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ВВЕДЕНИЕ 

Актуальность темы.  Проблема повышения пропускной способности 

систем передачи информации является одной главных проблем радиотехники и 

теории связи на всем протяжении истории их существования. Её решение на 

разных этапах развития предметных областей знаний всегда связана с созданием 

новых, более точных, адекватных математических моделей, позволяющих реально 

оценить пропускную способность каналов связи с учётом воздействия 

неблагоприятных факторов, и достичь её за счёт разработки новых методов 

обработки сигналов.  Впервые постановка данной проблемы и её решение было 

представлено R. Hartley (1928 г).  На современном этапе развития систем передачи 

информации решение указанной проблемы напрямую связано с необходимостью 

обеспечения устойчивой работы системы связи в условиях наличия 

межсимвольных искажений (МСИ), обусловленных частотной селективностью 

канала связи. 

Для работы в таких каналах применяются два основных класса построения 

радиотехнических систем передачи информации (РСПИ): 1) РСПИ с параллельной 

передачей информации (РСПИ ПарПИ), реализующие технологии 

мультиплексирования с ортогональным частотным разделением каналов (англ. 

OFDM) и/или с пространственно-временным кодированием (англ.  MIMO); 

2) РСПИ с последовательной передачей информации (РСПИ ППИ), которые 

производят съем информации о канальном символе в условиях МСИ, в т.ч. при 

скоростях модуляции выше скорости Найквиста (ВСН). 

Несмотря на широкую распространенность РСПИ ПарПИ для 

высокоскоростной передачи информации, к их недостаткам, в сравнении с РСПИ 

ППИ, можно отнести: большие значения пик-фактора (до 10 дБ); меньшую 

помехоустойчивость при одинаковой информационной скорости; низкую 

эффективность (проигрыш по помехоустойчивости от 3 до 10 дБ) в каналах связи с 

высокой селективностью замираний, в том числе в условиях, когда характер 
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замирания отдельных сигнальных лучей частотно-селективного канала (ЧСКС) 

является взаимно коррелированным. 

Указанные выше недостатки приводят к тому, что даже в используемых на 

данный момент стандартах широкополосного доступа, до сих пор используется 

последовательная передача информации (SC-FDMA в восходящем потоке 

стандарта LTE; 802.11 ad), также, как и в ионосферных каналах связи (стандарт 

MIL-STD-188-110B, MIL-STD-188-110D, STANAG-4539). Использование 

технологии MIMO также не лишено недостатков, что не позволяет преодолеть 

рубеж в 4 - 4,5 бит/Гцꞏс даже в условиях достаточно высокого отношения 

сигнал/шум (ОСШ) (например, 20 дБ) и большом числе элементов в антенной 

решетке.  Это является следствием неидеальности оборудования: взаимного 

влияния соседних антенн и искажений, вносимых оборудованием базовой станции. 

Перспективность развития РСПИ ППИ также отмечается в работах ведущих 

ученых в области теории связи и информации S. Shamai, Д.Д. Кловского, 

Б.И. Николаева. В частности, в данных работах доказывается их высокая 

спектральная эффективность1, даже в сравнении с системами с OFDM. 

Из вышеизложенного становится ясно, что актуальной научной проблемой 

является создание новых математических моделей РСПИ ППИ, работающих в 

частотно-селективном канале связи (ЧСКС) при наличии МСИ, и методов их 

моделирования, обеспечивающие: а) оценку системных характеристик РСПИ ППИ 

при наличии неблагоприятных факторов; б)  создание новых методов обработки 

сигналов, позволяющих повысить их удельную пропускную способность. Из-за 

широкой распространенности РСПИ ППИ с АФМн-N- и ФМн-n-сигналами 

решение данной проблемы необходимо производить именно для них. 

Степень научной разработанности темы. При оценке степени 

разработанности указанной научной проблемы, будем использовать следующую 

классификацию методов приема сигналов в РСПИ ППИ в ЧСКС при наличии МСИ: 

 
1 Это косвенно свидетельствует о их большей удельной пропускной способности, которая приходится на единицу 
полосы пропускания 
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 1-я форма реализации.  Вынесение решения о значении принимаемого 

символа производится в виде выбора комплексной амплитуды сигнального 

созвездия (СС), которая в наименьшей степени отличается от измеряемой в момент 

её оценки на выходе канала связи. Достоверность решения достигается за счёт 

оценки и выбора минимальной длительности символа (ДС) (т.н. «разрешающего 

времени»), при которой может быть решена задача о различении сигналов в 

условиях МСИ при наличии неблагоприятных факторов. 

Её достоинствами являются: простота правила оценки символа; малая 

вычислительная сложность, поскольку приемник является линейным по 

отношению к оптимальным методам; отсутствие недостатков, присущих 

канальному выравниванию, обусловленных необходимостью решения 

некорректной задачи; возможность реализации передачи сигналов через ЧСКС со 

скоростью близкой к скорости Найквиста и ВСН. Это, в частности, следует из 

результатов, полученных проф. Г.И. Ильиным и проф. Ю.Е. Польским для 

оптоэлектронных информационно-измерительных систем с сигналами с 

амплитудно-импульсной модуляцией (АИМ-сигналы).  

1-я форма реализация для РСПИ ППИ ранее не была получена, что требует 

проведения соответствующего исследования.  

2-я форма реализации. Передача информации производится канальными 

символами с контролируемой МСИ со скоростью близкой к скорости Найквиста. 

Оценка символов осуществляется двумя классами методов: 1-й класс реализует 

минимизацию ошибки при приеме сообщения или символа, и включает два 

подкласса (1-й подкласс – реализует правило максимума апостериорной 

вероятности (МАВ); 2-й подкласс – реализует правило максимального 

правдоподобия (МП), обеспечивая наименьшую вероятность ошибки при приеме 

всей информационной последовательности в целом); 2-й класс методов реализует 

канальное выравнивание (эквализацию). 

Впервые алгоритм МАВ для МСИ был реализован Д.Д. Кловским. Алгоритм 

учитывал решение по предыдущим символам, а интервал анализа составлял ДС; 
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его недостаток – низкая помехоустойчивость. Обобщение этого алгоритма 

произведено Д.Д. Кловским и Б.И. Николаевым, он получил название алгоритма 

приема в целом с поэлементным принятием решения (ПЦППР). ПЦППР для 

повышения помехоустойчивости использует увеличение интервала анализа до 

величины, равной и даже превышающей память канала (ПК). Недостаток – рост 

вычислительной сложности по показательному закону при увеличении интервала 

анализа. Дальнейшее его развитие получено В.Г. Карташевским для 

стохастических пространственно-временных радиоканалов. Попытки снижения 

вычислительной сложности были предприняты Д.В. Мишиным и Е.О. Хабаровым. 

Д.В. Мишиным получен оптимизированный алгоритм для бинарного алфавита, а 

Е.О. Хабаровым предложен гибридный алгоритм с предварительным 

выравниванием канала и последующим использованием элементов ПЦППР. При 

детальном изучении результатов, полученных Е.О. Хабаровым, возникают 

вопросы, связанные с поведением алгоритма в радиоканалах, у которых имеются 

спектральные нули у амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) канала связи 

или их диапазоны, а вариация АЧХ канала составляет не менее 10 - 15 дБ 

(Свойство 1*) относительно её наибольшего уровня. 

Методы, отличные от ПЦППР, были предложены и проанализированы 

R.W. Chang, J.C. Hancock, К. Abend, B.D. Fritchman, G. Ungerboeck. Их недостаток 

– высокая вычислительная сложность при большом числе символов ПК. 

Реализация правила МП при МСИ достигается за счёт алгоритма Витерби 

(АВ) и его модификаций (алгоритм, реализующий фиксированную задержку по 

решению (АФЗР) и пороговый алгоритм (ПА), построенный на основе вычисления 

метрик с последующим отсечением малозначимых гипотез). Впервые применение 

АВ для приема сигналов с МСИ показано J. K. Omura и H. Kobayashi, а 

практическая реализация – G.D. Forney. Создание модификации АВ без 

предварительной процедуры обеления шума для бинарного алфавита получено 

G. Ungerboeck и L. K. Mackechnie, а обобщение – A. J.  Viterbi и J. K. Omura., В.И. 

Коржиком. Недостаток АВ заключается в росте объема вычисляемых метрик по 
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показательному закону при увеличении канального алфавита (КА) и ПК. Это 

важно, поскольку для вынесения решения необходимо сохранить конкурирующие 

информационные последовательности (КИП), чей размер как минимум в 5 раз 

больше, чем ПК. 

Последней работой, в которой проведен всесторонний анализ АВ и его 

модификаций при приеме сигналов с МСИ, является работа А.Е. Мордвинова (2008 

г.). В ней показано, что у АФЗР при значительном уменьшении числа символов в 

анализируемых КИП, наблюдается значительный проигрыш по 

помехоустойчивости. Недостаток ПА – значительное увеличение объема 

требуемой памяти устройства (от 5 до 60 раз при вероятности ошибки на символ 
310 для двоичного и четвертичного алфавита) по сравнению с АВ.  Также 

А.Е. Мордвинов показал, что у АВ и его модификации имеется высокая 

зависимость по помехоустойчивости от погрешностей восстановления фазы 

несущего колебания, ошибок символьной синхронизации, и от линейных 

искажений в избирательных цепях радиотракта приемника. 

В зависимости от алгоритма, используемого для канального выравнивания 

различают следующие типы эквалайзеров: 1) линейные эквалайзеры (ЛЭ); 2) 

дробные эквалайзеры (ДЭ) 3) эквалайзеры с обратной связью по решению (ЭОСР); 

4) решетчатые эквалайзеры (РЭ). 

Исторически первыми были ЛЭ. Алгоритм настройки его коэффициентов по 

критерию минимизации пикового искажения предложен R.W. Lucky, а по 

минимуму СКО, вносимой МСИ – B. Widrow. Оценки вероятности ошибки на 

символ для ЛЭ получены S.U.H. Qureshi, E.E. Newhall, J.G. Proakis, J. Miller, 

B.R.  Saltzberg, R. Lugannani, O. C. Shimbo, M. Celebiler, E.Y. Ho, Y.S. Yeh, 

F.E.  Glave, K. Yao, R.M. Tobin. Впервые алгоритм для настройки коэффициентов 

ЛЭ по минимуму СКО за счёт тренирующей последовательности предложен 

B.Widrow и M.Hoff в форме метода наименьших квадратов (МНК), для 

комплексных сигналов он был проанализирован J.G. Proakis и J. Miller. Недостатки 

ЛЭ: а) в большинстве случаев отсутствие возможности их применения в 
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радиоканалах1 из-за необходимости обращения матрицы канала, что приводит к 

необходимости решения некорректной задачи, решение которой широко 

используемыми методам регуляризации также не обеспечивает необходимого 

результата; б) высокая чувствительность к шагу дискретизации входного сигнала; 

в) невозможность адаптации его коэффициентов при быстрых изменениях 

параметров канала, что свойственно ионосферным КВ-каналам связи. 

Преодоление некоторых недостатков ЛЭ реализовано в ДЭ. Анализ его 

свойств, проведенный G. Ungerboeck, S.U.H. Qureshi, G.D. Forney, R.D. Gitling, 

S.B. Weinstein, выявил недостатки ДЭ: 1) при скоростях ВСН нарушается 

единственность решения по оценке коэффициентов эквалайзера; 2) снижение  

эффективности при выполнении Cвойства 1*; 3) большая вычислительная 

сложность и уровень собственных шумов по сравнению с ЛЭ. 

Снижение влияния формы АЧХ канала на помехоустойчивость в ряде 

случаев обеспечивает ЭОСР, у них отсутствует чувствительность к ошибкам 

квантования сигнала и параметрам эквалайзера. ЭОСР разработан M.E. Austin, 

исследован D.A. George, R.R. Bowen, J.R. Storey, P. Monsen, J. Salz, R. Price, 

J.G.  Proakis. Его основные недостатки: 1) размножение ошибок; 2) возрастание 

СКО МСИ при увеличении КА; 3) при скоростях модуляции ВСН происходит 

резкое возрастание СКО МСИ, особенно при выполнении Свойства 1*, в результате 

существенно снижается помехоустойчивость; 4) невозможность работы с 

символьной скоростью равной или близкой к пропускной способности канала.  

Исследования, направленные на повышение скорости МНК для настройки 

ЭОСР в быстро изменяемых во времени каналах, произведены D.N. Godard. Его 

результат – рекуррентный алгоритм МНК (РМНК). Особенности его реализации 

исследованы B. Picinbono, а детальный анализ РМНК проведен G.J. Bierman, 

F.M.  Hsu, A.A. Giordano, H.E. de Pedro, J.G. Proakis, E.H. Satorius, J.D.Pack. Он 

показал следующие недостатки РМНК: а) высокую чувствительность к ошибкам 

 
1Радиоканал, в общем случае, характеризуется а) большим диапазоном изменения амплитуд (>15 дБ) у амплитудно-частотной характеристики 
(АЧХ); б) наличием у АЧХ спектральных нулей или их диапазонов. 
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округления, накапливающихся при рекуррентных операциях, результатом чего 

является нестабильность его работы, б) число вычислительных операций, 

необходимых для определения коэффициентов, пропорционально квадрату их 

числа. Попытки преодоления 2-го недостатка осуществлены D.D. Falconer, 

L. Ljung, T. L. Lim, M. S. Mueller, но они не дали положительных результатов при 

сильных МСИ (при скоростях близких к скорости Найквиста или ВСН). 

Исследования, направленные на преодоление 1-го недостатка, осуществлены 

G.J. Bierman, N.A. Carlson, A. Andrews, W.M.Gentleman, а практическая реализация 

получена F.M. Hsu. 

Дальнейшее развитие адаптивной настройки коэффициентов эквалайзера 

связано с созданием рекуррентного лестничного МНК (РЛМНК) и РЭ, а также 

алгоритмов, обеспечивающих слепое выравнивание канала. 

Создание основ по РЛМНК осуществлено M. Morf и развито J. Makhoul,  

E.H. Satorius, S.T. Alexander, E.H.Satorius, J.D. Pack, F.Ling, J.G. Proakis. Основными 

недостатками РЭ, согласно работам J. Makhoul, E.H. Satorius, J.D. Pack, J. E. Cilliers, 

L.P. Linde, F. Ling, J.G. Proakis, являются: 1) увеличение вычислительной 

сложности в 4,5 раза при определении коэффициентов по сравнению с ЭОСР. 

2) РЛМНК с прямоугольным окном обладает неустойчивостью. 

Алгоритмы слепого выравнивания канала подразделяются на следующие 

классы: 1) алгоритмы, основанные на стохастическом градиентном методе 

адаптации коэффициентов эквалайзера; рассмотрены в работах Y.Sato, D.N.Godard, 

A.Benveniste, M. Goursat, G.J.Foschini, G.Picci, G.Prati, O.Shalvi, E.Weinstein. 

Основной недостаток – проигрыш по скорости методам, основанным на 

тренирующей последовательности (ТП), и требование достоверных начальных 

условий; 2) алгоритмы, основанные на анализе статистик принимаемого сигнала 

выше первого порядка, рассмотрены в работах Ch.L. Nikias, M.R. Raghuveer, 

D. Hatzinakos, О.В. Горячкина. Недостатки: большой объем требуемых данных для 

их реализации, высокая вычислительная сложность, проигрыш методам, 

работающим по ТП; 3) алгоритмы, основанные на правиле МП, рассмотрены 
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N. Seshardi, E. Zervas, J.G. Proakis, R. Raheli. Основной недостаток – высокая 

вычислительная сложность и/или высокие требования к требуемому объему 

памяти у вычислителя такие же, как у АВ. 

3-я форма реализации. Данная форма основывается на применении 

корреляционных методов обработки с возможным их совмещением с эквализацией, 

что обеспечивает передачу при скорости модуляции ВСН. Реализация рассмотрена 

в работах Е.О. Хабарова, A.D. Liveris, F. Rusek, J.B. Anderson, N. Seshadri, C.K. 

Wang. Но только Е.О. Хабаров рассматривает РСПИ ППИ, где используются КАМ 

и ФМн-n-сигналы. Для реализации скоростей ВСН им был представлен гибридный 

метод приема сигналов, совмещающий идеи ПЦППР и канального выравнивания. 

Демонстрация его возможностей была проведена для КАМ-64 в стандартном 

тональном канале связи (СТКС), чьи характеристики не соответствуют Свойству 

1*, а передача сигнала осуществлялась на средней частоте СТКС, то есть при 

отсутствии расстройки по частоте. 

Объект исследования фазовые РСПИ ППИ, функционирующие в ЧСКС, 

при МСИ. 

Предмет исследования.  Модели реальных составных ЧСКС, в которых 

функционируют современные фазовые РСПИ ППИ с адаптивным управлением 

режимами работы при наличии МСИ, их свойства и явления, позволяющие 

повысить их удельную пропускную способность при использовании линейного 

приемника, методы её оценки. 

Цель исследования. Повышение удельной пропускной способности 

радиотехнических систем с последовательной передачей информации 

многопозиционными амплитудно-фазоманипулированными и 

фазоманипулированными сигналами1 в частотно-селективных каналах связи при 

наличии МСИ.  

Для достижения поставленной цели необходимо решить следующие задачи: 

 
1Далее РСПИ ППИ с АФМн-N- и ФМн-n-сигналами для краткости назовем фазовыми РСПИ ППИ 
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1. Провести ретроспективный анализ по соответствующим областям: 

теории приема сигналов фазовыми РСПИ ППИ в непрерывных частотно-

селективных каналах связи и методов оценки их пропускной способности, по 

переходным процессам в полосовых фильтрах, описывающих их частотно-

селективные свойства в течении периода квазистационарности. Результатом 

анализа должно стать: а) определение класса методов приема и обработки сигналов 

ФМн-n- и АФМн-N- сигналов в ЧСКС, позволяющих повысить удельную 

пропускную способность фазовых РСПИ ППИ; б) формирование требований к 

новому подходу к оценке пропускной способности РСПИ ППИ и к разработке 

новых адекватных математических моделей ЧСКС, позволяющих осуществлять 

адаптивное управление режимами её работы; в) определение метода анализа 

переходного процесса для ЧСКС и формирование критериев его развития для 

определения новых общих свойств и явлений, позволяющих повысить удельную 

пропускную способность фазовых РСПИ ППИ.  

2. Создание  теории  разрешающего  времени  (ТРВ)  для  фазовых  РСПИ 

ППИ с линейным приемником и адаптивным управлением режимами их работы, 

путем  развития  идей  ТРВ  для  информационно  измерительных  систем,  что 

необходимо  для  оценки  их  пропускной  способности  в  ЧСКС  и  определения 

возможностей по её повышению по сравнению с существующими подходами.  

Для этого требуется: 

2.1) Развить метод медленно меняющихся амплитуд (ММА) для анализа 

переходного процесса, вызванного скачком амплитуды и/или фазы гармонического 

колебания в узкополосных линейных системах (УЛС), который должен учитывать: 

а) значения скачка фазы в широком диапазоне значений и изменение мгновенной 

фазы (МФ) выходного процесса по четвертям комплексной плоскости; 

б) постоянный фазовый сдвиг от УЛС. С его помощью определить новые 

физические и системные свойства и явления, учёт которых должен позволить 

повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ в ЧСКС. 
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2.2) Развить идеи ТРВ для информационно-измерительных систем 

применительно к фазовым РСПИ ППИ. Это требует:  

а) разработки новых адекватных математических моделей для каждого из 

типов сигналов (ФМн-n- и АФМн-N-сигналов) для информационных ЧСКС на 

основе нового системного параметра «разрешающее время», которые должны 

 учитывать:  

- смещение частоты, обусловленное в т.ч. эффектом Доплера из-за движения 

среды распространения; 

- вызванный малым доплеровским расширением спектра набег фазы, чьё 

значение существенно меньше наименьшего скачка фазы, обусловленного 

передачей канального символа; 

- ошибки измерений, в т.ч. обусловленные аддитивным гауссовским шумом; 

- для многопозиционного фазоманипулированного сигнала – ограничение по 

наименьшей амплитуде принимаемого сигнал в момент съема информации о 

символе; 

• использовать новый системный параметр - разрешающее время (РВ)  

• обеспечивать оценку пропускной способности при использовании 

линейного приемника и заданной конфигурации сигнального созвездия при 

воздействии дестабилизирующих факторов. 

б) разработки  новых  методов  определения  пропускной  способности  и 

исследование  свойств  реализующих  их  алгоритмов  на  основе  оценки 

разрешающего  времени  для  новых  моделей  ЧСКС, в  том  числе  при  больших 

значениях  памяти  канала  и  объема  канального  алфавита,  которые  должны 

обеспечить: 

• низкую  вычислительную  сложность  алгоритмов  оценки  пропускной 

способности и высокую точность,  

• возможность  выполнения  алгоритмов  в  реальном‐масштабе  времени  для 

обеспечения  адаптивного  управления  работой  РСПИ  ППИ  с  линейным 

приемником в информационном канале; 



17 

 

в)  исследование  с  помощью  разрабатываемых  методов  оценки  пропускной 

способности  возможностей  по  повышению  пропускной  способности  фазовых 

РСПИ ППИ с линейным приемником в ЧСКС с сильными МСИ, в том числе при 

наличии  затухающих  колебаний  в  процессе  установления  информативных 

параметров, за счёт применения новых системных и физических свойств и явлений. 

Разработка соответствующего инженерного ПО;  

3) Разработка базовой структуры фазовой РСПИ ППИ для ЧСКС с адаптивным 

управлением режимами её работы за счёт разработанных алгоритмов. Синтез 

функциональной схемы фазовой РСПИ ППИ  с линейным приемником на базе ТРВ 

для 3 кГц ЧСКС КВ-диапазона, как наиболее типичного ЧСКС с МСИ. Оценка 

основных технических характеристик такой системы (пропускной способности, 

помехоустойчивости) и их сравнение с характеристиками существующих 

стандартов связи для данного частотного диапазона. 

Научная проблема: Теоретическое обоснование и разработка новых 

методов обработки ФМн-n- и АФМн-N- сигналов на базе адаптивного управления 

режимами работы РСПИ ППИ, функционирующих в ЧСКС при МСИ, с целью 

повышения их пропускной способности. 

Научная новизна полученных результатов: 

1. Развит ММА, позволяющий определить новые физические и 

системные свойства и явления, связанные с поведением информативных 

параметров переходного процесса на выходе УЛС, вызванных скачком амплитуды 

и/или фазы гармонического колебания, использование которых позволяет 

повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ, работающих в ЧСКС при 

МСИ. Это было достигнуто за счёт новых математических выражений и 

математических доказательств, описывающих данный тип переходного процесса 

отличающихся от существующих учётом значений скачка фазы в широком 

диапазоне значений, изменения МФ переходного процесса по четвертям 

комплексной плоскости, и постоянного фазового сдвига, вносимого УЛС. 
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2. Создана ТРВ для фазовых РСПИ ППИ с линейным приемником. Её 

отличительными свойствами от существующих являются: 1) введение нового 

системного параметра – РВ; 2)  создание новых адекватных математических 

моделей на базе РВ для фазовых РСПИ ППИ с линейным приемником, 

функционирующих в ЧСКС при наличии МСИ, которые учитывают: а) расстройку 

по частоте, обусловленную неточностью настройки передатчика и/или 

доплеровским сдвигом по частоте из-за движения среды распространения; б) набег 

фазы, обусловленного малыми значениями доплеровского расширения спектра, т.е.  

набег фазы на один символ существенно меньше наименьшее скачка фазы при 

передаче символа; в) ошибки измерений информативных параметров, вносимых 

приемником, в том числе аддитивным белым гауссовским шумом; г) ошибки 

восстановления начальной фазы несущего колебания; д) влияние пороговой 

подсистемы шумоподавления на работу решающего устройства при использовании 

ФМн-n-сигнала; 3) доказано правило выбора значения начальной фазы СС, 

обеспечивающее наибольшую помехоустойчивость и отсутствие постоянной 

ошибки на символ, вызванной МСИ; 4) новый подход к оценке пропускной 

способности на базе РВ для фазовых РСПИ ППИ; 5) получение оценки пропускной 

способности в замкнутой форме для ЧСКС с КЧХ резонансного фильтра (РФ) и 

ФМн-n-сигнала; 6) создание нестатистического метода оценки эффективной 

памяти ЧСКС для фазовой РСПИ ППИ;  7) создание для фазовой РСПИ ППИ 

аналитических методов оценки разрешающего времени и пропускной способности 

ЧСКС с симметричными КЧХ относительно частоты приема с низкой 

вычислительной сложностью,  не зависящей от объема канального алфавита, 

O(~2G), где G – эффективная память канала,  синтез высокоскоростных алгоритмов 

и их реализаций с высокой параллельностью вычислений, исследование их свойств 

для дополнительного снижения вычислительной сложности; 8)  создание 

высокоскоростного численного метода оценки разрешающего времени и 

пропускной способности при несимметричности КЧХ ЧСКС относительно частоты 

приема сигнала и алгоритма его реализации с высокой параллельностью 
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вычислений; 9) разработаны методы оценки помехоустойчивости РСПИ ППИ на 

базе ТРВ, отличающиеся от существующих тем, что используются точные 

предельные оценки наименьшего уровня сигнала на выходе ЧСКС, при которых 

возможен приём символов с заданной вероятностью ошибки; 10) выявлен новый 

режим работы фазовой РСПИ ППИ – режим «окон прозрачности» (ОП), 

возникающих из-за затухающих колебаний в процессе установления значения 

информативных параметров, обусловленных наличием нескольких собственных у 

ЧСКС. 

3. Показано, что среднее время расчёта на ЭВМ (с производительностью 

FP64 – 212 ГФлопс/с) разрешающего времени и пропускной способности на одно 

СС с помощью алгоритмов на базе аналитических методов, реализованных в форме 

ПО в среде Matlab, для ФМн-n-сигнала при n ∈ [4;128] – 39,7  мс, а для  АФМн-N-

сигнала при √𝑁 ∈ ሾ4; 32ሿ–152,9 мс, а для численного метода – 1,65 с. Показано, что 

для численного метода обеспечивается постоянная вычислительная сложность. 

Показано, что усреднённая относительная погрешность оценки пропускной 

способности между аналитическим и численным методом для ФМн-n-сигнала не 

превышает 0,5%. Относительная погрешность уменьшается с увеличением n; для 

малых n она не превышает 2,08%, исключение n = 4, при котором эта величина, 

усредненная по различным УЛС – 2,7%, а её наибольшее значение не превышает 

5,9%. Данные оценки при использовании АФМн-N-сигнала имеют следующие 

значения: усреднённая относительная погрешность не превосходит 1,3% при √𝑁 

10 и уменьшается с увеличением N; при малых N - не превосходит 5%.  

4. На основе применения разработанных методов оценки РВ и пропускной 

способности для фазовых РСПИ ППИ были исследованы возможности повышения 

пропускной способности за счёт ОП. Результаты, полученные для ряда сложных 

ЧСКС, показали возможность повышения пропускной способности за счёт ОП в 

среднем на 1,2…1,9 раза по отношению к случаю, когда ОП не используются при 

заданной конфигурации CC. Исследование ОП произведено с помощью созданных 

инженерных методов анализа эффективности фазовых РСПИ ППИ: 1-й метод 
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реализует построение областей ОП и зависимостей граничного времени, 

определяющих РВ, на плоскости «длительность символа – расстройка по частоте», 

при заданной конфигурации СС и изменении уровня ошибок измерений; 2-й метод 

реализует построение нескольких типов оценок пропускной способности и 

конфигураций CC, необходимых для их реализации, при изменении КЧХ ЧСКС и 

варьировании значений расстройки по частоте, уровня ошибок измерений и  

значения пороговой амплитуды. Благодаря их использованию показана 

возможность достижения значений потенциальной удельной пропускной 

способности в 9 бит/ Гц*с при использовании ФМн-4-сигнала в ЧСКС с КЧХ РФ;  

При существенных ограничениях, накладываемых на работу РСПИ ППИ, и 

передачи информации с помощью ФМн-4-сигнала на центральной частоте ЧСКС 

показано, что 1) удельная пропускная способность достигает значений от 2,07 до 

2,799 бит/Гц*с при изменении формы АЧХ ЧСКС канала, от максимально гладкой 

в полосе пропускания до значительных неравномерностей в полосе пропускания; 

2) для ЧСКС канал связи с АЧХ, удовлетворяющей АЧХ СТКС показана 

возможность достижения 5,72 бит/Гц*с при использовании АФМн-64-сигнала.  

5. Разработаны: 1) обобщенная структурная схема фазовой РСПИ ППИ с 

адаптивным управлением режимами работы, реализующая принципы ТРВ; 2) 

функциональная схема фазовой РСПИ ППИ, реализующая принципы ТРВ, для 

парциального 3кГц ЧСКС КВ-диапазона, для которой определено среднее время 

оценки разрешающего времени и пропускной способности при использовании 

отечественных вычислительных универсальных платформ на базе Эльбруса, 

представлены рекомендации по их практическому использованию. Для РСПИ ППИ 

КВ-диапазона при конкретных условиях показан выигрыш по пропускной 

способности более чем на 25%, а по помехоустойчивости – не менее чем на 5,93 дБ 

при BER = 10-3 по сравнению с результатами, достигаемыми в стандарте STANAG 

4539, при использовании ФМн-4-сигнала для ЧСКС с задержкой в 185 мкс между 

лучами одинаковой мощности и доплеровским расширением 0,5 Гц. Получены 

новые решения по аналогового-цифровой обработке сигналов. 
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Теоретическая и практическая значимость. Теоретическая значимость 

работы заключается в развитии метода ММА,  выявлении с его помощью новых 

физических и системных свойств и явлений, которые позволяют повысить 

пропускную способность фазовых РСПИ ППИ при МСИ в ЧСКС, разработке для 

них новых математических моделей, аналитических и численных методов оценки 

пропускной способности на базе ТРВ, методов оценки их помехоустойчивости, в 

том числе при наличии малых доплеровских расширений частоты. 

Практическая значимость работы заключается в том, что: 

1. Разработаны алгоритмы реального масштаба времени, реализующие 

аналитические и численный методы оценки РВ и пропускной способности для 

фазовых РСПИ ППИ на базе ТРВ, функционирующих в ЧСКС, в т.ч. и при 

скоростях передачи информации ВСН. 

2. Разработан нестатистический алгоритм оценки эффективной памяти 

ЧСКС для ФМн-n- и АФМн-N-сигналов. 

3.  Разработан алгоритм компенсации учёта ошибки определения начальной 

фазы СС в виде методической составляющей при определении РВ. 

4. Создан пакет оригинальных программ и программных комплексов 

математического моделирования алгоритмов обработки сигналов, при широкой 

вариации системных параметров, как эффективное инструментальное средство для 

разработчиков современных РСПИ ППИ, позволяющий существенно уменьшить 

временные и финансовые издержки при проведении НИР и НИОКР по данной 

тематике.  

5. Создан новый способ и устройство аналого-цифрового 

преобразования, необходимого для реализации приемника класса фазовой РСПИ 

ППИ на базе ТРВ, отличающийся от других решений наличием четырех каналов 

преобразований, переключение между которыми обеспечивается за счёт 

быстродействующего ключа или наличием двухтактного аналого-цифрового 

преобразования входного сигнала, что позволяет обеспечить как высокую скорость 

преобразования, так и широкий динамический диапазон.  
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6. Получена функциональная схема фазовой РСПИ ППИ с адаптивным 

управлением режимами работы для 3кГц ЧСКС КВ-диапазона, реализующая 

разработанные алгоритмы ТРВ. 

Реализация и внедрение результатов работы. Основные результаты 

исследований использовались при выполнении гос. задания №8.5635.2017/БЧ, 

гранта РФФИ 18-37-00440, НИР по договору № 06-114-ц-Г 2018 с Академией наук 

РТ, при проведении НИР и НИЭР АО «НПО «Радиоэлектроника» им. В.И. Шимко», 

инициативных работ АО «Казанское приборостроительной конструкторское 

бюро» и в учебном процессе КНИТУ-КАИ при подготовке студентов по 

направлению подготовки 25.05.03 «Техническая эксплуатация транспортного 

радиоэлектронного оборудования», что подтверждено соответствующими актами 

(приложение 6). 

Методы исследования: математический аппарат следующих теорий: 

множеств, математического анализа, функций комплексного переменного, 

обобщенных функций, оптимизации для функций многих переменных; методы: 

медленно меняющихся амплитуд и математической статистики; математическое 

моделирование в среде Matlab; апагогическое косвенное доказательство.  

Положения, выносимые на защиту  

1.Новые физические и системные свойства и явления, использование 

которых позволяет повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ, 

работающих в ЧСКС при МСИ, что достигнуто с помощью развития  метода 

медленно-меняющихся амплитуд для анализа поведением информативных 

параметров переходного процесса на выходе УЛС, вызванного скачком амплитуды 

и/или фазы гармонического колебания 

 2. ТРВ для фазовых РСПИ ППИ с линейным приемником, работающих в 

ЧСКС, при наличии МСИ, которая включает: новые адекватные математические 

модели каналов ЧСКС, построенные на базе нового системного параметра РВ, 

учитывающие дестабилизирующие параметры; новый подход к оценке пропускной 

способности на базе РВ для фазовых РСПИ ППИ; правило выбора значения 
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начальной фазы СС, обеспечивающее наибольшую помехоустойчивость и 

отсутствие постоянной ошибки на символ, вызванной МСИ, учёт влияния малых 

значений доплеровского расширения спектра; нестатистический метод оценки 

эффективной памяти ЧСКС для фазовой РСПИ ППИ; новые аналитические и 

численные методы оценки РВ и пропускной способности для фазовых РСПИ ППИ, 

алгоритмы их реализации, свойства позволяющие уменьшить их вычислительную 

сложность; оценку пропускной способности в замкнутой форме для ЧСКС с КЧХ 

резонансного фильтра. Оценка точности для разработанных методов определения 

пропускной способности. Методы оценки потенциальной помехоустойчивости, 

разработанные для РСПИ ППИ на базе ТРВ. 

3. Результаты исследования эффективности работы фазовых РСПИ ППИ на 

базе ТРВ, полученные с помощью новых инженерных методы анализа. 

Исследование свойств «окон прозрачности», использование которых позволяет 

повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ на базе ТРВ. 

4. Оценка скорости выполнения на одно сигнальное созвездие 

синтезированных алгоритмов оценки разрешающего времени и пропускной 

способности и рекомендации по их практической реализации на отечественных 

универсальных вычислительных платформах на базе Эльбрус.  

5. Обобщенная структурная схема фазовой РСПИ ППИ с адаптивным 

выбором режима работы, реализующая ТРВ. Функциональная схема фазовой 

РСПИ ППИ, реализующая ТРВ, для парциального 3кГц ЧСКС КВ-диапазона, 

временные диаграммы её работы, оценки, показывающие выигрыш по пропускной 

способности и помехоустойчивости по сравнению с результатами, достигаемыми в 

STANAG 4539, при использовании ФМн-4-сигнала и парциального 3 кГц ЧСКС с 

задержкой между лучами 185 мкс и доплеровским расширением спектра 0,5 Гц. 

Достоверность и обоснованность результатов является следствием 

корректного применения методов ММА и математической статистики, теории 

множеств, математического анализа, функций комплексного переменного, 

обобщенных функций, теории функций многих переменных. Это подтверждается 
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вычислительным экспериментом, результаты которого не противоречат выводам 

отечественных и зарубежных ученых, опубликованных в ведущих научно-

технических журналах и монографиях, а также широким обсуждением результатов 

диссертации на международных и российских конференциях. Учетом 

особенностей ионосферных каналов связи для построения математических 

моделей каналов для ТРВ, отраженных в рекомендациях МСЭ и стандартах связи, 

в научной литературе в виде экспериментальных результатов, полученных 

ведущими научными школами в области распространения радиоволн. 

Апробация работы. Основные результаты были доложены и обсуждены на 

МНТК “Проблемы техники и технологий телекоммуникаций” ПТиТТ – 2008 

(Казань, 2008 г.), 6-й ВРНПК «Современные проблемы  создания и эксплуатации 

радиотехнических систем» (Ульяновск, 2009 г.), I – III ММНК «Гражданская 

авиация: XXI век» (Ульяновск, 2009 – 2011 гг.), IX МНТК «Физика и технические 

приложения волновых процессов» (Челябинск, 2010 г.), XVIII РНК профессорско-

преподавательского состава научных сотрудников и аспирантов (Самара, 2011 г.), 

XIII МНК «Актуальные проблемы электронного приборостроения, АПЭП-2016» 

(Новосибирск, 2016), 18-я ММНК по микро/нанотехнологиям и электронным 

приборам (EDM 2017) (Эрлагол, 2017 г.), МНК Нигматуллинские чтения -2018 

(Казань, 2018 г.), XXI МНТК Проблемы техники и технологий телекоммуникаций 

ПТиТТ-2019 (Казань, 2019г.),  МНТК «Системы синхронизации, формирования и 

обработки сигналов в инфокоммуникациях»  - «Синхроинфо 2017 – 2019» (Казань, 

2017 г., Минск, 2018 г., Ярославль, 2019), МНТК «Системы генерации и обработки 

сигналов в области бортовых коммуникаций» (Москва, 2020, 2021 гг.). 

Публикации. По теме диссертации опубликовано 67 работ: 27 статьей в 

журналах, из перечня ВАК, WOS / SCOPUS, по искомым специальностям 25;  30  

докладов на конференциях, из них 12 публикаций,  индексируемых в  SCOPUS, 8 

свидетельств о регистрации программ для ЭВМ, 2 патента. 

Соответствие паспорту специальности. Диссертационная работа 

соответствует пунктам 1 и 15 паспорта специальности 2.2.13. Радиотехника, в том 
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числе системы и устройства телевидения и пунктам 1 и 2 паспорта специальности 

2.2.15. Системы, сети и устройства телекоммуникаций. 

Личный участие соискателя. Все результаты получены соискателем 

самостоятельно или при его непосредственном преобладающем участии. 

Автор выражает искреннюю благодарность проф. Г.И. Ильину, 

проф. С.М. Чернявскому, проф. Р.Р. Файзуллину за консультации и советы. 
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Глава 1. Аналитический обзор подходов к повышению пропускной 

способности фазовых РСПИ ППИ в частотно-селективных каналах связи 

1.1 К вопросу выбора научной проблемы и темы научного исследования [141] 

Проблема повышения пропускной способности, в том числе и удельной 

пропускной способности (пропускной способности, приходящейся на единицу 

полосы пропускания канала [41]), систем передачи информации, особенно для 

беспроводных систем, является одной главных проблем радиотехники и теории 

связи на всем протяжении их истории [162]. Решение данной проблемы на разных 

этапах развития указанных предметных областей знаний всегда связана с 

созданием новых, более точных, адекватных математических моделей, которые 

позволяют реально оценить пропускную способность каналов связи с учётом 

воздействия неблагоприятных факторов, и достичь её, компенсируя 

неидеальности, применяемых технических решений, за счёт разработки новых 

методов обработки сигналов.  В связи с усложнением сигнально-помеховой 

обстановки её решение на современном этапе развития напрямую связано с 

обеспечением устойчивой работы системы связи в условиях наличия 

межсимвольных искажений (МСИ), обусловленных частотной селективностью 

канала связи [369].  

Для работы в таких каналах связи на данный момент используются два класса 

радиотехнические систем: 1) c параллельной передаче информации  (РСПИ 

ПарПИ), которые наиболее широко распространены, но обладают рядом 

существенных недостатков по отношению к РСПИ ППИ [271]; 2) РСПИ ППИ. Эти 

недостатки на основании результатов работ [90,91,150,163,181,198,271,276,343] 

заключаются в следующем:  

 Большие значения пик-фактора см. табл. 1.1 
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 Меньшая помехоустойчивость в условиях равной информационной 

скорости. 

 Низкая эффективность (проигрыш по помехоустойчивости от 3 до 10 дБ) в 

каналах связи с высокой селективностью замираний, в том числе в условиях, когда 

характер замирания отдельных сигнальных лучей частотно-селективного канала 

является взаимно коррелированным, что свойственно каналам со сложной 

помехоустойчивой обстановкой. 

Последний из перечисленных недостатков свойственен, например, каналам 

связи коротковолнового диапазона (КВ-диапазона). Это, в частности, объясняет 

требования к использованию в них РСПИ ППИ, что следует из анализа стандартов 

MIL-STD-188-110B и  MIL-STD-188-110D [347,348]. 

Табл. 1.1 Основные характеристики современных стандартов связи [181]  

Стандарт GSM EDGE UMTS HSPA+ LTE LTE-A 
Поколение 

связи 
2G 2.75G 3G 3.5G 3.9G 4G 

Максимальная 
полоса 
сигнала 

200 кГц 
200 
кГц 

5 МГц 20 МГц 20 МГц 100 МГц 

Количество 
передающих 
каналов, макс. 

1 1 1 2 4 8 

Тип сигнала/ 
модуляции 

Single 
Carrier/ 
GMSK 

Single 
Carrier/ 
8-PSK 

WCDMA/ 
QPSK 

WCDMA/ 
16QAM 

OFDM/ 
64QAM 

OFDM/ 
64QAM 

Типичное 
значение 

PAPR 
0 дБ 2 дБ 5,50 дБ 6,50 дБ До 10 дБ До 12 дБ 

 

С физической точки зрения объяснение данного факта представлено в работе 

[168]. Парциальный канал связи в КВ-диапазоне для передачи информации имеет 

полосу от 3 кГц до 48 кГц  – для стандартов MIL-STD-188-110D [348]. При этом 

«эффект Фарадея, заключающийся в том, что каждая скачковая мода включает в себя 

две компоненты (магнитоионные) с задержками 110 мкс, которые не разрешаются 

по задержке при полосе тестирующего сигнала менее 100 кГц. Поэтому в 
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радиотехнических системах должен учитываться имеющий место быть эффект 

Фарадея (интерференции обыкновенной и необыкновенной компонент), который 

приводит к вариациям амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) 

широкополосного канала с глубиной до 30 дБ» [168, с. 99100].  

Данное объяснение подтверждается результатами, полученными в [343], где 

показано, что передача информации по ионосферным каналам КВ-диапазона за счет 

технологии MIMO является нецелесообразной, поскольку в большей части суток 

вероятность значений коэффициента корреляции ниже 0,7, необходимого для 

разделения магнитоионных компонент, находится на уровне значения 0,15, что 

является недостаточным для уверенной передачи данных на регулярной основе. 

В тоже время метод последовательной передачи информации также 

распространен в современных стандартах широкополосного доступа [271], так он 

используется для обеспечения высокой энергоэффективности мобильных 

подвижных станций (восходящий радиоинтерфейс LTE (Long-Term Evolution), где 

используется схема под названием SC-FDMA [353], и в новой спецификации 

стандарта 802.11 ad [359]). 

С учётом вышеизложенного становятся особенно важны результаты, которые 

были получены ведущими отечественными учеными в области теории связи 

Д.Д. Кловским и Б.И. Николаевым в работе [90] и ведущим иностранным учёным 

в области теории информации Ш. Шамаем – в работе [271]. Согласно их 

результатам РСПИ ППИ имеют существенное преимущество по сравнению с 

РСПИ ПарПИ, как по спектральной эффективности, так и по помехоустойчивости. 

Так, в работе был показан существенный выигрыш по спектральной 

эффективности РСПИ ППИ относительно РСПИ, использующей OFDM 

[271,  с.1796], при следующих ограничениях, которые характеризуют реальную 

работу РСПИ: 

1) применяются сигнальные созвездия с ограниченным объемом канального 

алфавита;  
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2) каждое значение символа в передаваемой информационной последовательности 

принимает равновероятно и независимо одно из значений канального алфавита1;  

3) оценка значений символов принимаемой информационной последовательности 

при последовательной передаче информации осуществлялась за счёт эквалайзера с 

обратной связью по решению.  

Следует отметить, что технология MIMO также не лишена недостатков, 

несмотря на то, что, согласно [10, 60], она теоретически должна обеспечить кратный 

рост спектральной эффективности при увеличении числа независимых потоков за 

счет наращивания антенных систем, в том числе в частотно-селективных каналах 

связи. Так, в [150] показано, что рост спектральной эффективности является 

ограниченным для реальных неидеальных систем связи, в том числе и в системах 

связи 5-го поколения. При этом факторами, указывающими на неидеальность 

оборудования и ограничивающими рост спектральной эффективности с 

увеличением антенных систем, являются искажения, вносимые оборудованием 

базовой станции, а также взаимное влияние соседних антенн [150]. Там же показано, 

что: 1) вне зависимости от увеличения числа потоков, реализуемых за счет антенных 

систем, само значение спектральной эффективности не будет превышать 4 бит/Гцꞏс; 

2) при достаточно большом отношении сигнал/шум (ОСШ) (например, 20 дБ) 

предельная спектральная эффективность канала достигается уже при небольшом 

числе элементов N в антенной решетке и в дальнейшем увеличение числа антенн не 

приводит к увеличению эффективности канала [150, c. 68].  

Корректность результатов, полученных в [150], подтверждается тем, что, 

согласно стандарту WiMAX, наибольшая достигаемая спектральная 

эффективность составляет 4,55 бит/Гцꞏс при мобильном и  

4,68 бит/Гцꞏс при фиксированном использовании [60]. В частности, этот факт 

подтверждается и в работе [197]. В то же время в [57] приведены значения по 

 
1 Для OFDM последнее ограничение означает, что все поднесущие используют одно и то же распределение и точно 
моделирует беспроводные каналы с МСИ, которые чаще всего меняются слишком быстро, чтобы применять 
кодирование с учётом частотно селективных свойств канала 
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спектральной эффективности: для реализуемого в рамках четвертого поколения 

связи стандарта LTE  5 бит/Гцꞏс, а для стандарта IEEE 802.11  до 4,2 бит/Гцꞏс. 

С учётом вышеизложенного становится очевидной необходимость поиска 

новых методов передачи информации РСПИ ППИ в ЧСКС, благодаря которым 

реализуется повышение их удельной пропускной способности.  

Реализацию данной потребности целесообразно в первую очередь 

произвести для систем передачи информации, в которых используются 

многопозиционные фазоманипулированные и амплитудно-

фазоманипулированного сигналы с n и N дискретными состояниями (ФМн-n- и 

АФМн-N-сигнал). Это обусловлено их широкой распространённостью, что 

подтверждается анализом работ 

[61,66,162,169,194,198,212,229,317,347,348,353,359,369]. А также тем, что фаза 

радиосигнала обладает большими информативными возможностями по сравнению 

с огибающей и обеспечивает наилучшую помехоустойчивость среди остальных 

информативных параметров, согласно теории В.А. Котельникова [100].  

В дальнейшем класс систем РСПИ ППИ, которые используют ФМн-n- и 

АФМн-N-сигналы и работают в ЧСКС, будем для краткости называть фазовыми 

РСПИ ППИ. 

При решении указанной выше научной проблемы будем исходить, из того, 

что для цифровых систем связи с последовательной передачей информации 

постановка задачи о поиске предельной скорости передачи (пропускной 

способности) и возможностях её повышения была впервые сформулирована 

Р.  Хартли в одной [297] из его работ. Так, в его работе [244, с.5] «с точки зрения 

переходного режима обсуждается, насколько ограничена скорость передачи этой 

информации через систему помехами, происходящими из-за накопления энергии». 

Её автором впервые, для простейшей системы (RC-фильтра) и при использовании 

сигналов с амплитудно-импульсной модуляцией (АИМ-сигналы) доказывается тот 

факт, что «в данном частном случае, возможная скорость связи определяется 

показателем затухания контура и не зависит от числа символов, которыми мы 
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располагаем при каждом выборе» [244, с.20]. Там же Р. Хартли указывает, что 

«более сложные системы сходны с рассмотренным только что простым случаем в 

том отношении, что вклад какого-либо символа a в интерференцию с каким-либо 

другим символом b определяется собственным колебанием системы в результате 

возмущения, приложенного к ней при подаче символа a. Это свободное колебание 

выражается не простой экспоненциальной функцией, как в только что 

рассмотренном случае, но может быть результатом большого числа более или 

менее быстро затухающих колебаний, соответствующих различным собственным 

частотам системы. Общая интерференция с каждым из символов есть результат 

сложения серии этих сложных колебаний, различных для каждого из 

интерферирующих символов. Мгновенные значения различных интерферирующих 

компонент зависят от их фаз и моментов наблюдения настолько сложным образом, 

что было бы затруднительно сделать общие выводы относительно величины 

результирующей интерференции. Равным образом трудно сделать общие 

заключения относительно соотношения между скоростью передачи по той или 

иной системе и числом имеющихся в распоряжении символов» [244, с.20-21]. 

В той же работе представлен факт, что изменение комплексно частотной 

характеристики канала (КЧХ) в полосе её пропускания может уменьшить 

взаимную интерференцию символов и, тем самым, повысить предельную скорость 

передачи [244, с.24], то есть пропускную способность. 

С учётом вышеизложенного возникает ряд положений, требующих 

дополнительного анализа и исследования, в том числе и в рамках данной главы: 

1. Процедура оценки предельной скорости передачи информации по каналу с 

межсимвольными искажениями (МСИ) и, соответственно, его пропускной 

способности, связана с анализом переходных процессов, вызванных передачей всех 

возможных реализаций информационного сообщения, состоящего из бесконечного 

числа канальных символов. 
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2. Создание приемника, способного эффективно функционировать при больших 

(значительных) МСИ1, может быть достигнуто или за счёт увеличения 

функциональной сложности приемника, или за счёт эффективного, с 

вычислительной точки зрения, алгоритма оценки возможной символьной скорости 

передачи, обеспечивающего достоверность приема каждого символа сообщения, и 

соответственно, существенного упрощения процедуры приема. 

3. Повышение пропускной способности связано с параметрами комплексной 

частотной характеристики (КЧХ) канала связи. При этом наибольшее влияние на 

пропускную способность оказывает поведение КЧХ в полосе пропускания канала 

связи. 

1.2 Обзор основных способов передачи информации, применяемых в РСПИ 

ППИ в каналах связи с межсимвольными искажениями [141,142]. 

В данном разделе, с позиций современного состояния теории информации, 

выполнен обзор основных способов передачи информации в РСПИ ППИ. Следует 

отметить, что повышение удельной пропускной способности при отсутствии  

интерференции между символами в моменты съема информации о них (условие 

Г. Найквиста [194,354], выраженное в виде требования к символьной скорости), 

было детально изучено в работах В.А. Котельникова  [100], К. Шеннона [388], 

Дж.  Возенкрафта и И. Джебкобса [34],  А.Д. Витерби и др. [31,32], 

А.А. Харкевича  [201],  Л.М. Финка [196], В.И. Коржика и др. [96], 

Л.С.  Гуткина [46,47], А.В. Михайлова [157], Л.И. Филлипова [195], 

В.И. Тихонова [190], А. Г. Зюко и др.[245], А.С. Аджемова, М.В. Назарова и др. [3], 

В.И. Борисова и В.М. Зинчука [22], Дж. Прокиса [369].  

 
1 Сильные МСИ – от англ. термина Strong ISI. МСИ, возникающие при передаче со скоростью выше скорости 
Найквиста 
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Выполнение условия Г. Найквиста, приводит к тому, что минимальная 

длительность канального символа с  ограничена снизу величиной T0, 

соотношением с 0T  , где 0 01 / 2T F ; 0F  – частота среза идеального 

формирующего фильтра нижних частот (ФНЧ). Учитывая результаты работ 

[14,42], можно утверждать, что достичь длительности символа T0 при условии 

нулевой МСИ физически невозможно. Поэтому дальнейшее повышение 

пропускной способности при выполнении условия Г. Найквиста может быть 

реализовано только посредством увеличения объема алфавита канальных 

символов. Такой подход был достаточно хорошо изучен в работах 

[34,91,96,100,196,201,388], в которых полагалось, что в моменты съема 

информации МСИ отсутствуют, а желаемые спектральные характеристики 

достигаются за счёт формирующего фильтра. Результатом таких исследований 

является переход к одному из спектрально-эффективных методов модуляции в 

зависимости от выбора передаваемых символов. Однако, согласно результатам, 

полученным Ю.П. Пятошиным [174], системы с числом сигналов 202m   не 

обеспечивают потенциально лучшие характеристики по сравнению с системой с 

2m  , в том числе и по пропускной способности. 

В качестве практической важной альтернативы к повышению удельной 

пропускной способности является переход к снятию информации при наличии 

МСИ. Это, в том числе, означает отказ от выполнения условия Г. Найквиста 

[194,354] применительно к выбору длительности канальных символов.  

Необходимо отметить, что реализация данного подхода связана с 

необходимостью решения некорректной задачи [163], принцип её формирования 

детально изложен в работе [25] и проиллюстрирован на рисунке 1.1. Из рисунка 

следует, что чем выше скорость передачи, тем размеры области неопределенности 

восстановления сигнала (диапазоны спектральных нулей) в частотной области 

увеличиваются, как и влияние точек неопределенности (спектральные нули). Это 

выражается в том, что происходит слияние некоторых пар символов и 

невозможности их различения. 
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В связи с этим становится актуальным мнение Б.И. Николаева, изложенное в 

работе [163], о возможностях различных классов демодуляции (линейных и 

нелинейных). Он отмечает тот факт, что достоинство линейного приемника – его 

простота, а нелинейного несколько большие возможности по увеличению скорости 

передачи и помехоустойчивости, при этом среди его недостатков – возможность 

размножения ошибок в виде их пачек. 

 

Рисунок 1.1. Пример формирования некорректной задачи при работе с МСИ [25]. 
 H   - модуль КЧХ частотно селективного канала связи (передаточной функции 

системы);  S   – амплитудный спектр сигнала. 

 

Для линейных методов демодуляции, к которым относится оптимальный 

прием в целом и линейные эквалайзеры1, их работоспособность сохраняется до тех 

пор, пока искажения пространства сигналов не приведут к снижению его 

размерности. Для линейных канальных эквалайзеров их работоспособность 

нарушается при сингулярных (необратимых) преобразованиях, то есть некоторые 

отсчёты импульсной характеристики становятся равными нулю или их значение 

находится на уровне шумов. Тогда никакое линейное преобразование (никакой 

линейный корректор канала) не может восстановить утраченное измерение 

 
1 Детально их характеристики рассмотрены позже в данном разделе 
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пространства.  Иное ограничение на канал накладывает оптимальный способ 

приема. В этом случае задача различения образцов сигнала остается вполне 

решаемой до тех пор, пока какая-либо пара точек сигнала не сольется в одну. 

Поэтому прием в целом работоспособен до тех пор, пока искажения пространства 

в канале не приводят к потере различимости отдельных альтернатив сигнала.  В 

обоих случаях очевидно, что данные свойства напрямую связаны со скоростью 

передачи канального символа. 

Что же касается нелинейных методов демодуляции, в частности реализуемой 

за счёт использования обратной связи по решению, то эффект от их применения 

позволяет несколько увеличить скорость передачи, однако при этом возникает 

возможность формирования пачек ошибок из-за их размножения.  

Как отмечает Б.И. Николаев, как бы ни строился приемник, он не может 

извлечь из принимаемого сигнала больший объем информации, чем содержит 

принимаемый сигнал. 

Радикальным средством сохранения различимости, согласно 

Б.И. Николаеву [163], является разбиение потока сообщения на блоки, разделенные 

временным промежутком, чье значение не меньше, чем длительности памяти 

канала. Однако это приводит к уменьшению пропускной способности системы. 

Согласно проведенному анализу работ [198,162,253] укрупненно можно 

выделить три основных формы реализации к снятию информации при наличии 

МСИ в РСПИ ППИ, которые будут рассмотрены ниже. Основные этапы развития 

этих форм реализаций представлены на рисунке 1.2. 

Перед рассмотрением конкретных форм реализации следует отметить ряд 

работ [188, 344, 345], которые указывают на принципиальную возможность 

передачи дискретных сообщений со скоростью передачи ВСН.  

В работе [188] Д. Тафтсом было показано, что применение линейного 

приемника в канале связи с частотно-селективными искажениями в отсутствии 

шума позволяет обеспечить без ошибок воспроизведение канальных символов  
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Рисунок 1.2. Временная линия основных этапов развития методов приема 
сигналов в РСПИ ППИ, работающих в частотно-селективных каналах связи с 

МСИ 
 

информационной последовательности конечной размерности в режиме передачи 

ВСН. 

В работе [344]  X. Марком было показано, что использование линейного 

эквалайзера в частотно-селективных каналах связи не позволяет обеспечить 
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передачу информации со скоростью выше 2 Бод/Гц для видеосигналов. Там же 

было показано, что передача информации со скоростью выше скорости Найквиста 

возможна при использовании эквалайзера с обратной связью по решению (ОСР), а 

её предел будет составлять примерно удвоенное значение скорости Найквиста. 

В работе [345] Дж. Мазо исследовал помехоустойчивость системы связи, в 

которой приемник обеспечивает оптимальную обработку по критерию 

минимальной вероятности ошибки принятия решения по всей принимаемой 

информационной последовательности в условиях высоких удельных скоростей 

передачи информации.  

Там же представлено доказательство, что в случае, если время анализа 

неограниченно, то квадрат расстояния между двумя ближайшими комбинациями 

будет отличен от нуля в условиях сколь угодно высокой скорости передачи. Таким 

образом, можно прийти к выводу, что при увеличении скорости передачи 

возрастает интервал анализа и принятия решения и наоборот. Дж. Мазо в качестве 

сигналов в своей работе использовал бинарные взаимно противоположные 

сигналы.  

Первая форма реализации. Применительно к фазовым РСПИ ППИ новизна 

данной формы заключается в создании нового метода линейной демодуляции, при 

котором длительность символа выбирается таким образом, чтобы обеспечить 

наибольшую скорость передачи при заданном уровне МСИ, ошибок измерений и 

действии других накладываемых ограничений  (расстройки по частоте, 

ограничений на минимальную амплитуду принимаемого радиосигнала и т.д.), и 

обеспечить поэлементное различение любых следующих друг за другом канальных 

символов информационной последовательности1. При этом демодуляция 

производится на основе выбора значения канального символа из алфавита, 

наиболее близко соответствующего значению комплексной амплитуды, 

определяемой по измеренным значениям информативных параметров 

 
1 Фактически постановка данной задачи является развитием той простейшей постановки, которая была впервые 
сформулирована Р. Хартли и решена им для простейшего случая [297] применительно к АИМ-сигналам без учёта 
ошибок измерений и дополнительно накладываемых ограничений. 
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радиосигнала на выходе частотно селективного канала связи. То есть решается 

обратная задача по восстановлению символов информационного сообщения из 

дискретного множества (канального алфавита) на базе анализа отсчётов 

информативных параметров принимаемого сигнала. 

Решение некорректной задачи при использовании данного подхода 

обеспечивается за счёт выбора предельно минимальной длительности символа, при 

которой достигается различение любых следующих друг за другом канальных 

символов информационной последовательности, на основании анализа частотно 

селективных свойств канала и сигнально-помеховой обстановки; возможности 

работы со скоростью передачи информации ВСН или близкой к ней. 

Преимуществами такой формы реализации является низкая вычислительная 

сложность приемника, использование в полной мере частотно-селективных 

свойств реального канала, отсутствие необходимости выделения ресурсов системы 

на помехоустойчивое кодирование и его обработку, используемое для коррекции 

ошибок, вызванных МСИ, и снижающее пропускную способность РСПИ. 

А по отношению к другим методам приёма и обработки сигналов в частотно-

селективных каналах отсутствие следующих недостатков1: 1) связанных с 

необходимостью обращения матрицы импульсной характеристики канала, которая 

при наличии спектральных нулей или большого диапазона изменений амплитуд 

АЧХ канала, является плохо обусловленной. Это свойственно эквалайзерам; 2) 

связанных с размножением ошибок, вызванных ошибочным приемом отдельного 

символа. Это свойственно эквалайзерам с ОСР; 3) связанных с возрастающей 

вычислительной сложностью алгоритма вычислении метрик в рамках 

использования оптимальных методов приема по показательному закону с 

увеличением числа символов, определяющих память канала или информационного 

сообщения. 

Данная форма реализации применительно к РСПИ ранее не была получена.  

 
1 Свойства каждого из оптимальных и субоптимальных методов приема сигналов с МСИ будут детально 
рассмотрены далее в данном разделе 



41 

 

Некоторые результаты были получены профессорами Г.И. Ильиным и 

Ю.Е.  Польским в работе [75], применительно к информационно-измерительным 

системам c АИМ-сигналом. Ими было введено понятие «разрешающего времени» 

применительно к оценке пропускной способности информационно измерительных 

систем. В той же работе были показаны подходы к повышению пропускной 

способности для таких информационно-измерительных систем (ИИС). 

Вторая форма реализации основывается на использовании корреляционных 

методов обработки, обеспечивающих оптимальный прием, или их совмещение с 

канальным выравниванием для обеспечения субоптимальной обработки, при 

скорости передачи ВСН. К работам, в которых рассматривается данный подход, 

можно отнести [162, 198, 335, 372, 382, 409]. 

Так, в работе [372], рассмотрены вопросы использования согласованных 

фильтров для АИМ-сигналов, а в [335] – для двоичных сигналов, где были 

использованы формирующие фильтры с откликом в виде обобщенных функций 

sinc (.), в качестве методов приема были применены субоптимальные методы. Ряд 

результатов по практической реализации приемников для АИМ-сигналов, при 

условии передачи информации со скоростью ВСН, был представлен в работе [409]. 

Так в работе, был получен подход к оценке частных решений по предельным 

скоростям ВСН при условии, что АЧХ канала является строго ограниченной по 

частоте, а фазочастотная характеристика (ФЧХ) имеет линейную зависимость от 

частоты [409, c.1189]. Однако, согласно работам [168, 369], для реальных каналов, 

в общем случае, это требование не выполняется. Кроме того, в [409, c. 1188] 

отмечается, что определение предельных скоростей передачи символов ВСН для 

каналов с бесконечно импульсной характеристикой является открытым.  

Аналогичные результаты для частотно-манипулированных сигналов с 

непрерывной фазой представлены в работе [382].  
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Ряд1 результатов по определению возможностей повышения скорости 

передачи при заданной помехоустойчивости, с учётом влияния формы АЧХ 

формирующего фильтра, был представлен в работе [162] при рассмотрении сигнала 

в основной полосе. В качестве алгоритмов обработки в данной работе2 

использовались алгоритм Витерби (АВ) и его модификации; одна из них реализует 

фиксированную задержку по решению, а вторая – пороговый алгоритм приёма с 

отсечением малозначимых гипотез. При этом сам автор подчеркивает 

существенное влияние линейных искажений3, возникающих в линейных 

радиотрактах, на помехоустойчивость, приводящих к значительному её 

ухудшению.  

В диссертационной работе Е.О. Хабарова [198] обобщены ранее полученные 

им результаты по исследованию возможностей передачи информации со 

скоростью ВСН. В частности, проанализированы дистанционные характеристики 

некоторых сигнальных созвездий в зависимости от заданной удельной скорости 

передачи и от числа элементов сигнальной последовательности для двоичных 

сигналов. Введено понятие малопозиционной сигнальной конструкции, для 

которой достижение заданной удельной скорости передачи информации требует 

обеспечения удельной скорости передачи ВСН, получены оценки по 

помехоустойчивости для малопозиционных АИМ-сигналов. Рассмотрены 

аналогичные характеристики для некоторых сигнальных последовательностей с 

двухполосной модуляцией при осуществлении приема в целом.  

На основании полученных результатов Е.О. Хабаров делает заключение о 

том, что системы связи, которые используют сигналы с малым объемом канального 

алфавита, но обеспечивают большую удельную скорость модуляции, обладают 

 
1 Результаты, полученные в работе [162], в большей степени относятся к методам приема с контролируемой 
интерференцией, которые относятся к третьему подходу. Поэтому анализ остальных результатов данной работы 
будет представлен далее в данном разделе. 
2 Более детальное обсуждение результатов произведено далее в данном разделе 
3 Данное мнение автор основывает на результатах математического моделировании. Результаты моделирования хоть 
и носят количественный характер, но являются справочными и не могут быть использованы для построения 
алгоритма обработки с учётом частотно избирательных свойств всего составного канала связи для каждой его 
реализации. 
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существенным преимуществом. В [198] рассмотрено применение сигналов с 

малым числом дискретных состояний в системах связи с турбо-решетчатой 

кодовой модуляцией (ТРКМ), реализованной с помощью процедуры, которая была 

разработана Е.О. Хабаровым1. Само исследование было произведено лишь для 

стандартного тонального канала связи (СТКС), когда передача ведется на его 

средней частоте, а в качестве сигналов выбраны ФМн-n- и квадратурные 

амплитудно-модулированные сигналы (КАМ- сигналы). 

При этом следует отметить следующие ограничения для результатов, 

полученных в [198], которые важны для практического применения: 1) отсутствие 

учёта расстройки по частоте, которая является необходимым условием при 

проектировании реальных РСПИ [162,163,168]. Это обусловлено тем, что 

расстройка по частоте приводит к асимметрии спектра принимаемого сигнала 

[163], что является критическим фактором при его обработке и существенным 

образом влияет на помехоустойчивость системы. Это достаточно наглядно 

продемонстрировано в работе [162]; 2) АЧХ СТКС не имеет спектральных нулей, 

а диапазон изменения амплитуд при варьировании частоты является 

незначительным (не более 10 дБ), что также не позволяет оценить работу РСПИ 

ППИ в реальных частотно-селективных радиоканалах [369]. 

В качестве последних работ в области реализации режима ВСН в РСПИ ППИ 

являются работы [306,360,103]. В них представлены алгоритм с низкой 

вычислительной сложностью, позволяющий принимать сигналы в том числе с 

большим объемом канального алфавита в каналах с аддитивным белым 

гауссовским шумом, в режиме ВСН. Их недостатками являются то, что по факту 

рассматривается передача информации при контролируемой МСИ, обусловленной 

не частотно-селективными свойствами составного канала, а лишь формирующими 

фильтрами на передающей стороне, о чем указывают авторы данных работ. Это в 

результате это делает их непригодным для реальных составных частотно-

селективных каналов связи. 

 
1 Более детально рассмотрена далее, в данном разделе. 
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В заключении обзора данной формы реализации, следует отметить, что, 

начиная со второй половины 2000 гг., массовое развитие данного направления 

связано с вопросами передачи информации со скоростью, большей скорости 

Найквиста в системах передачи информации с параллельной передачей 

информации, с использованием технологии OFDM [251,274,346,275,252].  

Третья форма заключается в передаче информации коррелированными 

канальными символами с контролируемой МСИ, обычно близкой к скорости 

Найквиста. В отечественной и иностранной литературе такой подход носит 

множество названий – передача информации с контролируемой интерференцией 

[369], корреляционным кодированием [375], передача сигналов с парциальным 

откликом [308], полибинарная передача информации [303,316,318]. 

Непосредственно сама реализация данной формы передачи заключается в 

преобразовании передаваемой информационной последовательности символов с 

помощью каскадного соединения цифрового фильтра с конечной импульсной 

характеристикой (КИХ-фильтра) и формирующего аналогового фильтра к 

последовательности коррелированных канальных символов с контролируемым 

уровнем МСИ, которые позволяют обеспечить требуемые спектральные 

характеристики у формируемого сигнала. При этом исходная последовательность 

задается в форме АИМ-сигналов, заданного в виде произведения δ-импульсов и 

весовых коэффициентов [162] .  

Данный способ передачи информации впервые предложил А. Лендер в 1963 

году в своей работе [318]. В его работе [318] рассмотрены ряд простейших 

реализаций дискретных фильтров, которые позволяют незначительно сократить 

занимаемой сигналом полосу частот, но при этом обеспечить повышенную 

скорость передачи символов. В дальнейшем, в работе [303] была рассмотрена 

возможность использования контролируемой МСИ для формирования сигналов, 

чьи спектры достаточно точно аппроксимируются АЧХ физически реализуемых 

фильтров. Обобщение данных работ было произведено в [316]. 
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Задача оптимизации отсчетов импульсной характеристики дискретного 

фильтра с большой памятью (12 отсчетов импульсной характеристики) с целью 

максимизации минимального расстояния между формируемыми сигналами была 

решена в работе [375]. Решение задачи в работе [375] производилось только для 

канальных алфавитов из двух и четырех состояний. Основным недостатком 

полученных результатов является то, что оптимизируемые фильтры из-за 

невысокого порядка [162], не удовлетворяют Нормам 19-02 [227], введенным в 

действие в 2003 г. и, как следствие, Нормам 19-13 [228], действующим на данный 

момент. 

Рассмотрим основные методы и подходы, которые используются для 

реализации третьей формы передачи информации при наличии МСИ, а в ряде 

случаев, при соответствующей их модификации, и для второй формы, что будет 

отдельно отмечено. 

Согласно работе [369] для приема сигналов c коррелированными символами 

и контролируемой МСИ, были разработаны следующие классы методов:  

1-й класс – методы, реализующие принцип минимизации ошибки при приеме 

сообщения или символа;  

2-й-класс – методы, реализующие принцип канального выравнивания. 

Методы первого класса по типу минимизируемой ошибки можно разделить 

на два подкласса:  

1-й подкласс базируется на правиле максимума апостериорной вероятности, 

в этом случае обеспечивается наименьшая вероятность в отдельном принимаемом 

символе или их блоке;  

2-й подкласс базируется на правиле максимального правдоподобия, 

обеспечивая наименьшую вероятность ошибки при приеме всей информационной 

последовательности в целом. 

Исторически первыми были разработаны методы 1-го подкласса, 

опубликованные в работах Д.Д. Кловского [88,89]. В данных работах был 

представлен алгоритм оптимального поэлементного приема сигналов с нулевой 
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задержкой по решению (обработке на интервале анализа, равного тактовому 

интервалу на передачи) в канале связи с МСИ и аддитивным шумом. 

Предложенный алгоритм, при принятии решения об анализируемом символе, 

учитывал решения, принятые по предыдущим символам, т.е. была впервые введена 

ОСР. Его достоинство в качестве нулевой задержки и малой вычислительной 

сложности, также и обуславливает и его недостаток в виде недостаточной 

помехоустойчивости, из-за не полного использования энергии рассеянного сигнала 

[91,161].  

В дальнейшем, в работах Д.Д. Кловского и Б.И. Николаева [90,91], этот 

алгоритм был развит и обобщен на случай увеличения интервала анализа при 

принятии решения об элементе сигнала до величины, равной и даже превышающей 

память канала и «получил название алгоритма приема в целом с поэлементным 

принятием решения (ПЦППР) или алгоритма Кловского-Николаева (АКН)» [198, 

c.36]. Для достижения с его помощью результатов приемлемых, с точки зрения 

помехоустойчивости, требуется выбирать задержку по решению, равную числу 

символов памяти канала, что было показано в работе [91]. Однако в этом случае 

число переборов комбинаций, используемых при определении символа, 

определяется, как Lm , где m – объем алфавита канальных символов; L – число 

символов памяти канала, то есть объем вычислений возрастает по показательному 

закону с увеличением памяти канала. Это весьма затрудняет техническую 

реализуемость самого приёмника при большом числе символов памяти канала и 

объеме канального алфавита.  

Дальнейшее развитие метода ПЦППР в рамках научной школы 

Д.Д. Кловского для систем с последовательной передачей информации нашло 

отражение в работах В.Г. Карташевского [83,85,86], Д.В. Мишина [161], а в 

последующем в работе Е.О. Хабарова [198]. 

В работах В.Г. Карташевского [83,85] были разработаны методы повышения 

эффективности радиотехнических систем связи с последовательной передачей 

информации в стохастических пространственно-временных радиоканалах. Так, в 
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частности, «была создана математическая модель линейного векторного 

стохастического пространственно-временного канала связи с памятью, включая 

совокупность аддитивных помех, в форме уравнений состояния при фиксации 

пространственной координаты в качестве параметра. Получены алгоритмы 

фильтрации случайного поля по критерию минимума среднеквадратической 

ошибки при совокупном действии аддитивных флуктуационных и 

сосредоточенных по спектру, в пространстве импульсных помех. Разработан 

подход к применению ПЦППР в пространственно-временных каналах с памятью 

для задачи многоальтернативного различения» [84, с.7]. 

В дальнейшем, в работе [86] было рассмотрено использование ПЦППР 

применительно к приему ФМн-8-сигнала в каналах с памятью, когда память канала 

не превосходит 3 символов. 

Несмотря на значимость результатов, полученных В.Г. Карташевским, 

техническая реализуемость его алгоритмов (как и исходный метод ПЦППР) 

зависит от допустимого числа комбинаций при определении значения символа 

информационной последовательности, которые необходимо сравнить между собой 

и чей рост определяется показательным законом ( Lm ). 

Уменьшение вычислительной сложности алгоритма ПЦППР в рамках 

научной школы Д.Д. Кловского было получено Д.В. Мишиным в его докторской 

диссертации [161]. В частности, им был разработан «алгоритм демодуляции, 

оптимальный по критерию максимума апостериорной вероятности и 

обеспечивающий минимум вероятности ошибки в отдельном информационном 

символе. Разработаны и исследованы два алгоритма блокового и поэлементного 

принятия решений с использованием скользящего «оконного» режима анализа, 

реализующие критерий максимума апостериорной вероятности» [161, с.15].  

Однако разработанные модификации алгоритма ПЦППР могут быть 

реализованы только для канальных алфавитов малого объема и при малой памяти 

канала или задержке по решению, что строго коррелируется с размерностью 
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памяти канала. Это подтверждается тем, что автор во всех своих примерах 

оперирует бинарным канальным алфавитом [161].  

Преодоление вышеуказанных ограничений было получено Д.В. Мишиным 

[161] лишь для двоичного канального алфавита посредством разработки 

оценочного алгоритма демодуляции, который основан на применении двойной 

регуляризации к системе алгебраических линейных уравнений. 

Попытки упрощения алгоритма, реализующего принципы максимума 

апостериорной вероятности, отличных от ПЦППР, нашли свое отражение в работах 

[248,273,398]. Несмотря на снижение в ряде случаев вычислительной сложности 

предлагаемых алгоритмов, она остается высокой при большом числе символов 

памяти канала [163]. Так, к примеру, в работе Р. Чанга и Дж. Ханнока [273] высокая 

вычислительная сложность алгоритма обусловлена тем, что кроме прямой 

рекуррентной процедуры, на каждом шаге вычислений необходимо выполнить 

также подобную обратную процедуру, которая требует знания анализируемой 

реализации процесса в течение всего передаваемого сообщения. Сложность такого 

устройства обработки линейно растет с ростом числа переданных символов, что 

резко снижает его эффективность с практической точки зрения. 

Одновременно c первым подклассом методов приема сигналов c 

коррелированными символами и контролируемой МСИ, проводились поиски 

решений по упрощению методов 2-го подкласса, реализующих правило 

максимального правдоподобия, обеспечивающих наименьшую вероятность 

ошибки при приеме всей информационной последовательности в целом за счёт 

использования динамического программирования. Результатом поиска стало 

создание адаптированного алгоритма Витерби для каналов с МСИ.  

 Впервые данная возможность была отмечена Дж. Омуро [356] и Х. Кобаяши 

[313-315]. При этом первая практическая реализация данного алгоритма была 

представлена Дж. Форни в работе [282], а её развитие в работе И. Андерсана [250]1. 

 
1 В работе проведено обобщение по синтезу дискретных обеляющих фильтров (на англ. sample-whitened matched 
filters), которые являются неотъемлемой частью алгоритма приема сигналов с МСИ, предложенной Дж. Форни в 
работе [282], для различных видов модуляции, в том числе и полосовых. При этом И. Андерсоном отмечаются 
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Развитие идей, представленных в работах [356, 313-315], позволяющее отказаться 

от необходимости обеспечения процедуры обеления шума перед процедурой 

выбора решения, представлено Г. Унгербоеком [398] для двоичного канального 

алфавита. Им в последующем в [400] был представлен уже модифицированный 

алгоритм для многопозиционных сигналов, применяемых в РСПИ. Полученные им 

результаты были одновременно и независимо получены также Л. К. Макечни в 

работе [341], что следует из работы [400]. Обобщение данных результатов можно 

найти в работе А.  Витерби и Дж. Омуро [32].  

Следует отметить, что с момента разработки данного алгоритма для 

обработки сигналов с МСИ также стал очевиден его основной недостаток – если 

объем алфавита канальных символов составляет m, а память канала 

распространяется на L символов, то число состояний решетки равно Lm , то есть 

имеет место зависимость вычислительной сложности по показательному закону от 

числа интерферирующих символов [162]. Это становиться особенно важным при 

вынесении решения по АВ, поскольку это требует производить сохранение 

конкурирующих информационных последовательностей размерностью1 D L . В 

общем случае D имеет переменную величину [369], при этом с практической точки 

зрения значение D обычно полагают равным 5L  [369], поскольку в этом случае 

потери в качестве принятия решения (по вероятности ошибки) пренебрежительно 

малы. 

Одной из успешных попыток снижения вычислительной сложности можно 

обнаружить в работе В.И. Коржика [97], где он представил обобщенный алгоритм 

Витерби для каналов с аддитивным марковским шумом. Несмотря на сниженную 

вычислительную сложность, её зависимость также носит экспоненциальный 

характер, как у исходного варианта. 

 
основных свойства таких фильтров, которые и накладывают существенные ограничения на применение алгоритма 
Витерби для МСИ: 1) невозможность работы выше скорости Найквиста; 2) существенное ухудшение качества 
приема при наличии спектральных нулей у АЧХ канала. 
1 D – число символов задержки по решению 
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Вопросы, связанные с модификацией АВ (алгоритм, реализующий 

фиксированную задержку по решению) для снижения вычислительной сложности, 

были рассмотрены в работах [162, 163]. Следует отметить, что данная модификация 

не оптимальна, поскольку в общем случае решения принимаются до того момента, 

когда одинаковые начальные символы содержаться у всех выживших 

последовательностей. Общие свойства данной модификации исследованы в [163], 

а анализу вопросов, связанных с применением ко второй форме реализации, 

представлены в [162].  

Из результатов работы [162] следует, что, при использовании алгоритма 

Витерби с фиксированной задержкой, практическая его реализация возможна 

только при нормированных скоростях передачи информации, которые не 

превышают 4 бит/с*Гц, а объем канальных алфавитов не превосходит значение 

равное четырем. При этом значение памяти канала L не должно превосходить 7, 

что позволяет отнести его в этом случае, ко второй форме реализации. 

Альтернативой указанной модификации алгоритма Витерби с 

фиксированной задержкой по решению при передаче взаимно коррелированными 

символами, является пороговый алгоритм, представленный в [162], построенный 

на основе вычисления метрик, как это сделано в алгоритме Витерби, с 

последующим отсечением малозначимых гипотез. Основным его ограничением 

является возрастающий требуемый объем памяти устройства по сравнению с 

алгоритмом Витерби [162]. Так рост составляет от 5 до 60 раз при вероятности 

ошибки на символ 10-3 и использовании двоичного и четвертичного алфавита [162].   

Мордвинов А.Е. в [162] показал, что для обоих модификаций алгоритмов 

Витерби, несмотря на хорошие результаты по снижению вычислительной 

сложности по сравнению с классической реализацией, существенное влияние на 

качество их работы (на помехоустойчивость) оказывают такие дестабилизирующие 

факторы, как влияние погрешностей восстановление фазы несущего колебания, 

ошибки символьной синхронизации, и линейные искажения, обусловленные 

частотно избирательными цепями радиотракта приемника. 
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В большинстве случаев, для реальных каналов построение приемника на 

основании алгоритмов первого класса третьей формы, является затруднительной 

или даже невозможной задачей, в силу возрастания их вычислительной сложности 

по экспоненциальному закону при увеличении длины временного рассеяния в 

канале (числа символов, определяющих память канала). 

Поэтому для таких каналов широкое распространение получил второй класс 

методов, суть которых заключается в канальном выравнивании КЧХ канала и 

обработкой результатов преобразования выходных сигналов. Устройства, 

производящие данное преобразование, называются эквалайзерами, их ключевым 

элементом являются линейные трансверсальные фильтры. По типу реализуемого 

алгоритма канального выравнивания эквалайзеры можно классифицировать на 

следующие типы: 1) линейные эквалайзеры (ЛЭ); 2) дробные эквалайзеры (ДЭ); 

3) эквалайзеры с обратной связью по решению (ЭОСР); 4) решетчатые эквалайзеры 

(РЭ). 

В том случае, если алгоритмы, используемые для канального выравнивания, 

адаптированы к изменению параметров канала во времени, то такие эквалайзеры 

являются адаптивными. 

Согласно Дж. Прокису [369], первыми работами в области канального 

выравнивания для цифровых систем связи, являются работы Р. В. Лакки [338,339]. 

В них рассматриваются ЛЭ, коэффициенты которых удовлетворяют критерию 

минимизации пикового искажения1, и адаптивная настройка их коэффициентов 

производится на основе анализа тренирующей последовательности с 

использованием алгоритма сведения к нулю (АСН) [369].  

Построение линейного эквалайзера, у которого коэффициенты 

оптимизируются по критерию минимума среднеквадратической ошибки (СКО), 

вносимой МСИ, было предложено Б. Уидроу в работе [420]. Для настройки 

 
1 В литературе ЛЭ, коэффициенты которого оптимизируются на основе минимизации пикового искажения, имеют 
следующие названия: фильтр с нулевыми взаимными помехами; нуль-форсирующий фильтр; эквалайзер с нулевыми 
взаимными помехами (ЭНВП) 
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коэффициентов данного типа эквалайзера по тренирующей последовательности 

автором был предложен алгоритм, реализующий метод наименьших квадратов 

(МНК). Согласно [369] основными подходами к реализации МНК являются: 

1) обращение ковариационной матрицы отсчётов входных сигналов, с помощью, 

например, алгоритма Левинсона-Дурбина; 2) итеративная процедура, позволяющая 

избежать обращение ковариационной матрицы и, тем самым, улучшить сходимость 

алгоритма адаптации к параметрам канала. Реализующую данную процедуру 

базовый алгоритм, использующий метод наискорейшего спуска, впервые был 

предложен Б. Уидроу и М. Хоффом в работе [408], Для адаптивного эквалайзинга 

комплексных сигналов его применение было проанализировано в статье Дж. 

Прокиса и Дж. Миллера [367].    

Cреди перечисленных критериев оптимизации коэффициентов эквалайзера, 

наибольшее распространение получил второй из них [369]. В частности, это 

обусловлено тем, что полная компенсация МСИ на выходе эквалайзера с нулевыми 

взаимными помехами (ЭНВП) возможна только при бесконечном числе ячеек 

трансверсального фильтра [369]. 

Оценки вероятности ошибки на символ для ЛЭ, чьи коэффициенты 

оптимизируются по критерию минимума СКО, вносимой МСИ, представлены в 

работах [291, 302, 340, 367, 373, 376, 390, 410, 411].  Детальный анализ данных 

работ совместно с [369,289,399] и обзорной работы Дж. Прокиса [368], 

охватывающей период с 1965 по 1975 гг. позволяет сделать следующие выводы о 

недостатках ЛЭ: 

 Высокая чувствительность ЛЭ к шагу временной дискретизации входного 

сигнала. 

 В большинстве случаев невозможность применения ЛЭ для компенсации 

МСИ в каналах радиосвязи1, поскольку для них в общем случае справедливы 

 
1 Согласно мнению Дж. Прокиса «линейный эквалайзер приводит к хорошему качеству для таких каналов как 
телефонные линии, у которых спектральные характеристики хорошо себя ведут и не содержат нулей. С другой 
стороны, линейный эквалайзер не годится как компенсатор МСИ для каналов со спектральными нулями, которые 
встречаются в радиосвязи» [172, с.528].  
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следующие свойства: а) большой диапазон изменения амплитуд АЧХ (более 15 дБ); 

б) наличие спектральных нулей или их диапазонов у АЧХ.  

Это связано с тем, что коэффициенты эквалайзера определяются с 

использованием сложенного спектра (англ. folded spectrum [369, c.606]), при оценке 

которого используется АЧХ канала. При этом всякий раз, когда АЧХ канала 

достигает нуля или имеет малое значение, устранение эквалайзером МСИ, 

приводит к увеличению аддитивного шума, который, в том числе, может быть 

вызван ошибками измерений ИХ канала. С математической точки зрения это 

объясняется тем, что процесс преобразования сигнала эквалайзером описывается 

свёрточной моделью представления измерительного процесса, в которой 

рассматривается решение интегрального уравнения Фредгольма 1-го рода, 

являющейся некорректной задачей [25]. Применение в этом случае широко 

используемых методов регуляризации на основе преобразования Фурье с 

регуляризацией Тихонова и метода фильтрации Винера, который использует 

регуляризирующий компонент R(ω), также приводит к некорректной задаче при  

  0R    [29,25,189].  

 При использовании адаптивного ЛЭ наличие спектральных нулей или 

большого диапазона изменения амплитуд АЧХ приводит к медленной сходимости 

алгоритма МНК. 

 Полная компенсация МСИ1 на выходе ЛЭ возможна только при условии 

того, что трансверсальный фильтр эквалайзера имеет бесконечное число ячеек 

(коэффициентов эквалайзера).  

 Невозможность адаптации коэффициентов ЛЭ при быстрых изменениях 

параметров канала, обусловленной невозможностью произвольного выбора их 

шага решения, используемого в алгоритме2. Это обусловлено тем, что значительное 

 
1 На выходе линейного эквалайзера с конечным числом ячеек трансверсального фильтра будет всегда наблюдаться 
остаточная МСИ. 
2 Поэтому при быстрых изменениях канала в условиях сильных МСИ будет наблюдаться возрастание ошибок, 
обусловленных инерционностью работы эквалайзера 
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увеличение шага решения итерационного метода для ускорения его сходимости 

приводит к возрастанию флуктуаций значений коэффициентов эквалайзеров около 

их оптимальных значений, а, следовательно, и к увеличению СКО МСИ на выходе 

эквалайзера. В то же время уменьшение шага решения приводит к возрастанию 

требований по используемому аналого-цифровому преобразователю и точности 

вычислений («на уровне 16 бит, из которых 10-12 значащих бита используются для 

арифметических операций по выравниванию сигнала, а оставшиеся наименее 

значащие биты – для обеспечения необходимой точности процесса адаптации» 

[172, с.555]). 

 Уменьшение скорости сходимости итерационного метода определения 

коэффициентов адаптивного ЛЭ, реализующего критерий минимума СКО МСИ, с 

увеличением их числа. 

Преодоление первого из вышеперечисленных недостатков достигается за 

счёт применения дробных эквалайзеров (ДЭ), в которых стробирование входного 

сигнала происходит со скоростью не меньше скорости Найквиста [369] по 

сравнению с ЛЭ. 

Впервые анализ свойств ДЭ был произведен Г. Унгербоеком в работе [401]. 

В дальнейшем анализ свойств ДЭ был продолжен и развит в работах К. Куреши и 

Дж. Форни [374], Р. Гитлина и С.  Вайнштейна [290]. В данных работах были 

представлены результаты моделирования, которые подтверждают отсутствие 

чувствительности ДЭ при изменении скорости стробирования входного сигнала и 

возможности компенсации искажений, вызванных значительной нелинейностью 

ФЧХ канала. В этих работах был отмечен ряд особенностей, которые с учётом 

результатов работы [336], можно рассматривать, как недостатки ДЭ:  

 повышение скорости стробирования входного сигнала приводит к тому, 

что матрица ковариаций входных сигналов становиться вырожденной, а поскольку 

при определении коэффициентов эквалайзера требуется её обращение, то, таким 

образом, нарушается единственность получаемого решения при их определении. 

Данная ситуация, согласно результатам работы [290], может возникать, когда 
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ширина спектра сигнала превышает полосу пропускания канала не менее чем в два 

раза, что можно рассматривать как передачу информации при сильных МСИ со 

скоростью, превышающей скорость Найквиста [369]. Наличие спектральных нулей 

у АЧХ канала связи в этом случае является дополнительным неблагоприятным 

фактором, ухудшающим качество работы ДЭ, как и в случае с ЛЭ, когда имеет 

место наличие спектральных нулей у АЧХ. В тоже время, если ширина спектра 

сигнала не превышает указанную величину, то влияние спектральных нулей у АЧХ 

может быть снижено за счёт подбора периода стробирования входного сигнала; 

 увеличение вычислительной сложности и уровня собственных шумов у ДЭ по 

сравнению с ЛЭ из-за возрастания необходимого числа ячеек трансверсального 

фильтра для выравнивания АЧХ канала. 

Попытки использования свойства вырожденной матрицы ковариации 

входных сигналов для настройки коэффициентов эквалайзера были предприняты 

Г. Лонгом и др. в работах [336,337]. При этом в работе [337] также было отмечено, 

что, несмотря на полученные результаты по настройке коэффициентов ДЭ, в ряде 

случаев, в условиях значительных МСИ, имеются определенные проблемы при 

обработке сигналов, вызванных спектральными нулями АЧХ канала связи, 

которые выражаются в зависимости остаточного уровня МСИ от скорости 

стробирования входного сигнала. 

Уменьшение влияния формы АЧХ канала на помехоустойчивость в ряде 

случаев позволяют обеспечить ЭОСР, также у них отсутствует чувствительность к 

ошибкам квантования сигнала и параметрам эквалайзера [369].  Впервые такой 

эквалайзер был представлен М. Остиным в работе [421], а детальное исследование 

их свойств было проведено в работах [288, 349, 377, 365, 369]. К недостаткам ЭОСР 

можно отнести следующие особенности, которые детально описываются в работах 

Д. Джорджа [288], Дж. Сальца [377], Дж.  Прокиса [369]: 

 Размножение ошибок в виде их пачки при восстановлении символов, 

обусловленное работой ОСР и некорректным восстановлением первого из её 
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символов. В этом случае проигрыш по отношению сигнал-шум может достигать до 

2 дБ относительно случая, когда ошибки по решению отсутствуют. 

 Возрастание уровня СКО МСИ на выходе эквалайзера при увеличении объема 

алфавита канальных символов. 

 При скорости передачи выше скорости Найквиста происходит резкое 

возрастание уровня СКО МСИ на выходе эквалайзера. Невозможность передачи 

информационного сообщения с символьной скоростью равной или близкой к 

пропускной способности канала связи. 

 Существенное ухудшение качества работы эквалайзера в каналах связи с 

сильными (большими) МСИ по отношению к оптимальным методам обработки 

особенно для тех каналах, где АЧХ имеет спектральные нули или диапазон 

спектральных нулей, или, в случае большого диапазона изменений амплитуды 

АЧХ канала. 

Одним из интересных направлений развития ЭОСР является эквалайзер с 

обратной связью по решению и предсказанием. Такой подход был представлен 

К. А. Бельфиоре и Дж. Н. Парком в работе [262]. Его достоинство – возможность 

применения к обработке решетчато-кодированных сигналов по сравнению с 

традиционными ЭОСР, однако вероятность ошибки на символ данного типа 

эквалайзера эквивалентно показателям традиционных ЭОСР [369]. 

Простейшая реализация динамической адаптации коэффициентов ЭОСР 

производится рекуррентным образом с помощью несколько измененного 

алгоритма МНК, используемого для адаптивного ЛЭ. Однако, при этом, 

характеристики качества алгоритма МНК, по существу, такие же, как и для 

адаптивного ЛЭ [369]. 

Для улучшения скорости сходимости МНК при адаптации коэффициентов 

эквалайзера был предложен новый подход, который базируется на минимизации 

квадратичного показателя качества, определяемого через временное среднее, в то 

время как ранее значение квадратичного показателя качества определялось через 

статистическое среднее [369]. Данный алгоритм получил название рекуррентного 
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алгоритма наименьших квадратов (РАНК) или алгоритма Калмана и впервые был 

представлен Д. Годардом в работе [292], особенности его реализации были также 

рассмотрены Б. Пикинбоно в работе [422]. Несмотря на быструю сходимость 

РАНК [304], достаточную для его применения в быстро изменяемых во времени 

каналах (например, в каналах коротковолнового диапазона (КВ-каналы)), он имеет 

два выраженных недостатка [265,304,369,381]:  

 алгоритм достаточно чувствителен к ошибкам округления, которые 

накапливаются при рекуррентных операциях. В свою очередь, это приводит к его 

нестабильности, что в ряде случаев снижает помехоустойчивость до таких 

значений, при которых его применение становится неоправданным [265];  

 требуемое число вычислительных операций для определения коэффициентов 

эквалайзера пропорционально квадрату числа используемых коэффициентов 

эквалайзера [369,381]. 

Попытка преодоления второго недостатка первоначально была осуществлена 

в работе [279], но имела те же недостатки, которые были перечислены выше. 

Дальнейшие попытки создания быстрых РАНК с линейной вычислительной 

сложностью относительно числа используемых коэффициентов эквалайзера, 

представленные в [330], не дали положительных результатов по сравнению с 

традиционной формой его реализации в условиях сильных МСИ.  

Теоретические исследования, направленные на преодоление первого 

недостатка, нашли отражения в работах Г. Бирмана [265,266], Н. Карлсона [270], 

А. Эндрюса  [249], В. Джентльмена [287].  

Следует отметить, что получение практических результатов в виде алгоритма 

настройки коэффициентов ЭОСР было представлено в работе Ф. Хшу [304] 

применительно для КВ-каналов связи. В своей работе Ф. Хшу [304] создал новые 

алгоритмы настройки, основываясь на совместном использовании алгоритма 

Калмана-Годарда и U-D факторизованного фильтра ковариационной матрицы 

Карлсана-Биермана [265,266,270], при этом вычислительная сложность немного 

превосходила традиционный алгоритм Калмана. 
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Последующее развитие адаптивной настройки коэффициентов эквалайзера, 

во-первых, связано с созданием лестничных рекуррентных методов наименьших 

квадратов, в которых используется классическая схема настройки, реализуемая на 

основе анализа обучающей последовательности, а во-вторых, связано с созданием 

класса алгоритмов, обеспечивающих слепое выравнивание канала, то есть, когда 

настройка их производится без использования обучающей последовательности, 

Создание теоретических основ по рекуррентным лестничным методам 

наименьших квадратов для общего оценивания сигналов были разработаны 

М. Морфом и др. в работах [350,351,352]. В дальнейшем эти результаты были 

переработаны Дж. Макхоули [342], Э. Саториусом, Дж. Паком, С. Александером 

[380,381], Ф. Лингом и Дж. Прокисом [331-334] и использованы для создания 

алгоритмов адаптированного выравнивания каналов. 

В качестве достоинств адаптивных лестничных эквалайзеров, которые 

реализуют рекуррентный метод наименьших квадратов, можно отнести [342,369 

380,381]: 1) отсутствие чувствительности к ошибкам округления; 2) меньшая 

чувствительность к ошибкам квантования по сравнению с традиционными 

адаптивными алгоритмами выравнивания каналов; 3) более быстрая сходимость 

алгоритма по сравнению с ранее рассмотренными типами эквалайзеров; 4) число 

секций лестничного эквалайзера можно легко увеличить или уменьшить без 

влияния на коэффициенты оставшихся секций.  

Несмотря на перечисленные выше достоинства такого типа эквалайзеров, из 

результатов работ [272,342,381,332] следуют их недостатки: 

 Увеличение вычислительной сложности в 4,5 раза по сравнению с 

традиционными методами прямой оценки информационной последовательности 

на базе обработки тренирующей последовательности, которые были рассмотрены 

выше.  

 Реализация рекуррентного метода наименьших квадратов с прямоугольным 

окном является неустойчивой, так как ошибка при определении коэффициентов 

эквалайзера будет линейно нарастать с увеличением времени. 
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Непосредственно сами алгоритмы слепого выравнивания канала можно 

классифицировать следующим образом [43]: 1) алгоритмы, основанные на 

стохастическом градиентном методе адаптации коэффициентов эквалайзера 

(данный класс алгоритмов также называют алгоритмами Базганга [43]); 

2)  алгоритмы, основанные на анализе статистик принимаемого сигнала выше 

первого порядка, необходимых для определения начальных характеристик и 

синтеза эквалайзера; 3) алгоритмы, основанные на правиле максимального 

правдоподобия.  

Исторически первым был создан класс алгоритмов, основанных на 

стохастическом градиентном методе адаптации параметров эквалайзера. Так 

первой работой, посвященной созданию слепого метода выравнивания, является 

работа И. Сато [378] применительно к амплитудно-манипулированным сигналам. 

В дальнейшем его алгоритм был обобщен Д. Годардом [293] применительно к 

амплитудно-фазовой модуляции и получил название «алгоритма постоянных 

модулей» [43]. Последующее развитие данного направления нашло отражение в 

работах А. Бенвиниста и М. Гоурсата [263], И. Сато [379], Г. Фошини [283], Г.Пичи 

и Г. Прати (алгоритм «Stop-and-Go») [362], О. Шалви и Э. Вайнштейна [385]. 

Основным недостатком данного класса алгоритмов является относительно 

медленная сходимость и требование достоверных начальных условий [43]. Так, по 

мнению Дж. Прокиса [369], для данного класса алгоритмов наблюдается проигрыш 

по скорости сходимости примерно на порядок относительно методов, где 

настройка эквалайзера производится с помощью известной обучающей 

последовательности. 

Первой работой, относящейся ко второму из перечисленных методов слепого 

выравнивания, является работа Х. Л. Никиаса и М.Р. Рагувера [164], в которой для 

решения поставленной задачи используется биспектр. В ней были получены 

результаты по «слепой» идентификации информационных последовательностей, 

чья статистика существенно отличается от гауссовой. Корректность таких 

результатов обусловлена тем, что спектры высших порядков в этом случае 



60 

 

обладают информацией о ФЧХ канала. Дальнейшее развитие такого подхода было 

представлено в работе Д. Хатзинакоса и К. Никиаса [298]. В ней авторы ввели 

полиспектральный метод адаптивного слепого выравнивания, называемый 

трикепстр-алгоритмом выравнивания. 

Для данного класса алгоритмов основной недостаток заключается в большом 

объеме требуемых данных для их реализации и их высокой вычислительной 

сложности, возникающей, в том числе и при оценивании у принимаемого сигнала 

моментов высоких порядков. 

Использование статистик второго порядка, хотя и позволяет уменьшить 

число вычислений, но обеспечивает низкую помехоустойчивость [397,43] по 

сравнению с методами, которые используют обучающую последовательность. 

Использование правила МП в задачах слепой обработки сигналов было 

рассмотрено в работах Н. Сешадри [383],  Э. Зерваса и др. [414] и Р. Рахели и др. 

[370]. Основным недостатком данного класса является высокая вычислительная 

сложность и/или высокие требования, аналогичные тем, что у алгоритма Витерби 

[369], к требуемому объему памяти, используемой вычислителем. 

Кроме вышеуказанных методов выравнивания, необходимо отметить 

следующие алгоритмы для оценки импульсных характеристик каналов, которые 

могут быть применены для построения алгоритмов выравнивания канала [43,160]: 

1) алгоритмы взаимных отношений [247,305]; среди их недостатков можно 

отметить необходимость точной оценки памяти канала и работу с разреженными 

матрицами большого размера [160]; 2) алгоритм канального подпространства [357]; 

среди его недостатков – это необходимость точного знания значения памяти 

канала.  

Подход к преодолению недостатков методов второй и третьей форм 

реализаций применительно к РСПИ ППИ представлен в докторской диссертации 

Е.О. Хабарова [198] в 2013 году. Автор производит совмещение корреляционных 

методов обработки и идей, заложенных в методе ПЦППР научной школы 

Д.Д.  Кловского, а также методов канального выравнивания.  
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Так, в частности, в ней был «предложен метод демодуляции сигнальных 

последовательностей при наличии МСИ, предусматривающий на первом этапе 

проецирование принимаемой сигнальной последовательности на некоторое 

конечномерное линейное пространство, а на втором этапе – принятие решения на 

основе субоптимального алгоритма переборного типа» [198, с.11-12] . Несмотря на 

существенное упрощение вычислений за счёт проецирования на конечномерное 

пространство, вычислительная сложность алгоритма растёт по показательному 

закону, как с увеличением объема канального алфавита, так и от числа символов, 

вносящих наибольший вклад в энергетику рассеянного сигнала.  

Альтернативным подходом к «вышеуказанному алгоритму является методы 

двунаправленной демодуляции сигнальных пакетов с помощью выравнивания с 

ОСР, а также с помощью АКН, с арбитражем на основе «мягких» решений, 

полученных при демодуляции в прямом и обратном направлениях» [198,c.12]. Их 

достоинствами является то, что «их характеристики занимают промежуточное 

положение между теми, которые достигаются с помощью канального 

выравнивания с ОСР и характеристиками алгоритмов оптимальной обработки, а 

также субоптимальными алгоритмами переборного типа, требуя при этом 

существенно меньшего объема вычислительных операций» [198, c.78]. К факторам, 

ограничивающим их применение относится то, что их можно применять в 

«пакетных системах передачи информации при отсутствии строгих ограничений на 

задержку в принятии решения и достаточный объем буферной памяти, 

позволяющей запоминать сигнальную последовательность1 или 

последовательность достаточных статистик этой последовательности необходимой 

длины» [198, c.79]; при этом решающее правило также требует вычисления и 

сравнения метрик ( Dm ). 

В той же работе был также «предложен алгоритм двунаправленного мягкого 

декодирования с ОСР по кодовой решётке сигнальных последовательностей с 

 
1 размерностью равной удвоенному значению числа символов памяти канала 
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решётчатой кодовой модуляцией (РКМ) на основе свёрточных кодов, при котором 

каждому предыдущему состоянию (узлу) кодовой решетки ставится в соответствие 

свой регистр обратной связи, с последующим арбитражным принятием решения. 

При этом оценки сигнальных амплитуд для регистров ОСР определяются на основе 

жёстких решений по максимуму правдоподобия из всех путей, входящих в данное 

состояние» [198, с.12]. Однако, при детальном рассмотрении полученных 

результатов, возникает ряд вопросов, связанных с поведением алгоритма в 

условиях наличия спектральных нулей у АЧХ или их диапазона на частотной оси 

у АЧХ канала, при котором она принимает нулевые значения по амплитуде, а также 

его работе в условиях сильных МСИ. Это связано с тем, что автор производит 

сравнение результатов, полученных данным методом, с результатами, 

представленными в работе Дж. Прокиса [369], для канала связи, не имеющего 

перечисленных выше особенностей [198, c.167, с.170], или для канала, в котором 

отсутствуют сильные МСИ, поскольку задержка между лучами не превосходит 1,5 

раз от длительности канального символа. При этом для метода двунаправленной 

демодуляции сигнальных пакетов с помощью выравнивания с ОСР и арбитражем, 

был рассмотрен именно канал со спектральными нулями [198, c.134]. 

Также, в данной работе «предложена процедура декодирования по правилу 

максимума апостериорной вероятности (МАВ-декодирования) сигнальных 

последовательностей с ТРКМ при наличии МСИ с использованием ОСР по кодовой 

решётке» [198, с.12]. При умеренной МСИ к достоинствам такого подхода можно 

отнести тот факт, что «характеристики предложенного турбо-декодера и 

классического турбо-выравнивателя с подавлением МСИ практически идентичны» 

[198, с.227], «а при значительных МСИ преимущество разработанного декодера 

становится более выраженным» [198, с.227]. Однако следует отметить, что 

«предложенный подход при значительном уровне МСИ имеет существенный 

энергетический проигрыш по сравнению с результатами, получаемыми при 

обработке отсчётов с помощью выравнивателя с ОСР при идеальной обратной 

связи по решению, а также с аналогичными характеристики турбо-выравнивателя 
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с подавлением МСИ» [198, c.221]. Также следует отметить, что для вынесения 

итоговых решений о значении символов информационной последовательности 

необходимо произвести расчёт матрицы априорных вероятностей размерностью 

m L , где L - длина информационной последовательности, которая используется 

при вычислении вероятностных метрик рёбер, что приводит к существенным 

требованиям, как по объему буферной памяти, так и объему вычислений при 

больших значениях m и L. 

Применение перечисленных методов и алгоритмов к задачам передачи 

информации со скоростью выше скорости Найквиста, было также исследовано в 

диссертационной работе [198], однако, как было показано ранее в данном разделе 

их применение приводит к ряду существенных ограничений. 

В результате выполненного анализа (в краткой форме они представлены в 

табл. 1.2) становится очевидным следующее: реализация альтернативного подхода 

к повышению удельной пропускной способности является актуальной научной 

проблемой, требующей проведения соответствующих научных и 

экспериментальных (на основе математического, в том числе имитационного 

моделирования) исследований применительно к ФМн-n- и АФМн-N-сигналам с 

учётом основных особенностей, возникающих при обработке радиосигналов в 

современных РСПИ ППИ. 

Это требует углубленного развития современной теории оценки пропускной 

способности составных частотно-селективных каналов связи при значительных 

МСИ, на базе т.н. параметра «разрешающего времени» применительно к ФМн-n- и 

АФМн-N-сигналам. Создание такой теории для фазовых РСПИ ППИ позволит 

интегрально учитывать ключевые факторы функционирования данных систем, 

которые необходимы для их практической реализации, оптимизации и обеспечения 

эффективной работы в неустойчивых каналах связи, например ионосферных 

каналах. В дальнейшем такую теорию будем называть теорией «разрешающего 

времени». А её создание для фазовых РСПИ ППИ непосредственно связано с 

необходимость анализа переходных процессов для оценки разрешающего времени. 



64 

  



65 

 
 



66 

 

1.3 Требования, предъявляемые при разработке математической модели 

информационного канала фазовой РСПИ ППИ, работающей в частотно-

селективных каналах связи и использующей теорию разрешающего времени 

В данном разделе приводятся основные свойства и критерии, которые 

должны быть учтены в создаваемой модели информационного ЧСКС для фазовой 

РСПИ ППИ, необходимые для реализации нового метода приема и обработки 

сигналов на базе теории разрешающего времени.  

1.3.1 Основные положения 

Предположение о том, что у канала связи отсутствует память, то есть 

длительность сигнала на приемной и на передающей стороне является одинаковой, 

является достаточно сильной идеализацией, поскольку любые неоднородности 

среды, отражения от различных поверхностей в форме эхо-сигналов, элементы 

радиотракта, которые накапливают энергию, приводят к тому, что импульсная 

характеристика (ИХ) канала связи становится не идеальной. Это приводит к 

расширению во времени сигнала, к его временной дисперсии (к временному 

рассеянию) на выходе канала связи. 

Так при L << To, где To – длительность канального символа и L – длительность 

ИХ, наблюдаются искажения у краевых участков элементов сигнала, 

соответствующему передаче канального символа. Преодоление данного эффекта в 

данном случае можно осуществить, вводя на передающей стороне защитные 

временные интервалы между элементами сигнала или исключая из обработки 

пораженные участки сигнала на приемной стороне [163].  

При L > 0,5To, будут наблюдаться МСИ [163], порождающие взаимные 

помехи между соседними элементами сигнала («память» канала). Их уровень будет 
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зависеть от соотношения То и L, порождая существенные проблемы при 

демодуляции. 

Указанные выше помехи относятся к классу мультипликативных помех1, 

которые нельзя уменьшить за счёт увеличения отношения сигнал-шум [163]. Это 

приводит к тому, что ошибка в определении значения информационного символа 

возможна даже в отсутствии аддитивных помех. При этом к мультипликативным 

помехам в месте приема добавляются аддитивные помехи в форме шума, в 

основном, в форме аддитивного белого гауссовского шума в полосе пропускания 

приемника [163,347,348,393,394]. 

Необходимо отметить, что в зависимости от того, каким образом 

формируются МСИ, эффекты от их воздействия будут разные [163]. Так, если МСИ 

обусловлены фазочастотными искажениями, то при нарушении отсчётности 

сохраняется взаимная ортогональность импульсных откликов канала, сдвинутых 

на целое число тактовых интервалов. Если же МСИ формируются за счёт 

амплитудно-частотных искажений, то результат – это потеря ортогональности ряда 

импульсных откликов. В зависимости от уровня МСИ, возможны следующие 

исходы при восстановлении принимаемого сигнала на приемной стороне: 1) при 

малом уровне МСИ – полное восстановление за счёт использования ЛЭ или ДЭ на 

приемной стороне, это в наименьшей степени свойственно радиоканалам; 

2) невозможность восстановления на приемной стороне определенных пар 

комбинаций канальных символов передаваемого сообщения из-за при потери 

различимости отдельных составляющих на частотах занимаемой полосы сигнала, 

что свойственно радиоканалам при глубоких частотно-селективных замираниях 

сигнала. 

Необходимо отметить, что частотно-селективная избирательность канала, 

вызванная многолучевым распространением сигнала, которая проявляется во 

временных задержках каждого луча относительно другого приводит к фазовому 

 
1 поскольку воздействие КЧХ канала на сигнал является мультипликативным 
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сдвигу, зависящему от частоты. В результате на одних частотах образуется 

«пучность» у АЧХ передаточной характеристики канала, а на других - «узел». При 

этом расположение «пучностей» и «узлов» на частотной оси изменяется с течением 

времени.  

С учётом выбранного метода приема и обработки сигналов в частотно-

селективных каналах связи (см. раздел 1.2) и анализа результатов работ 

[52,69,163,371], к реальным частотно-селективным каналам связи, для которых 

может быть применена разрабатываемая теория разрешающего времени, можно 

отнести следующие типы радиоканалов: 1) декаметровые каналы с ионосферным 

отражением; 2) метровые радиоканалы с эхосигналами и ионосферным рассеянием. 

Следует отметить, что основные характеристики второго из перечисленных 

типов каналов по доплеровскому расширению спектра и задержек, обусловленных 

многолучевым распространением, имеют близкие характеристики с первым типом 

каналов в отсутствии ионосферных возмущений в них, что следует из результатов 

работы [52]. Характеристики ионосферных каналов с отражением представлены в 

табл.  1.3 и они являются предельными1. 

Согласно работе [156] к каналам, перечисленным в таблице 1.3, в предельных 

случаях можно отнести трассы, протяженность которых или немного меньше, чем 

800 км или слегка превосходит значение в 2000 км, поскольку: 

 естественные неоднородности обуславливают временное рассеяние около 

20÷40 мкс для каждого из лучей; 

 наличие магнитоионной обыкновенной и необыкновенной компоненты 

обеспечивает временную дисперсию до 200 мкс; 

 односкачковые трассы длинной 800 ÷ 2 000 км обычно имеют временную 

дисперсию в 100 мкс; 

 
1 Данное значение доплеровского расширения на основании анализа результатов, представленных в работе [69], 
соответствует 50% всех ионосферных каналов. 
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 многолучевое распространение при временной дисперсии 1—2 мс свойственны 

на трассах с протяженностью до 800 км или на очень длинных трассах от 2000 до 

10000 км. 

В тоже время ТРВ для РСПИ ППИ может быть использована для трасс 

протяженностью от 800 до 2000 км, у которых предельные значения доплеровского 

расширения спектра и временного рассеяния (задержками между лучами), 

удовлетворяют значениям в табл. 1.3. 

Детально частно-селективные свойства таких каналов, в том числе, и 

длительность их квазистационарности, будут рассмотрены в разделе 1.3.3.  

К дополнительным факторам по отношению к аддитивному шуму, которые 

снижают помехоустойчивость фазовых РСПИ ППИ, работающих в ЧСКС, 

согласно [163] относятся: 1) элементы канала,  которые обеспечивают нелинейные 

преобразования; 2) пространственный вид рассеяния, обусловленный искажением 

плоского фронта волны; 3) линейные преобразования, такие как смещение несущей  

 

Табл. 1.3 Характеристики парциальных КВ каналов, согласно классификация 
МСЭ [16,371], удовлетворяющие параметрам использования ТРВ  

Тип канала Доплеровское 
расширение 
по частоте, 

Гц 

Временное 
рассеяние, мс 

Условия 
распространения, 
согласно [56] 

 
Среднеширотный 

спокойный (mid-latitude 
quiet) 

0,1 0,5 Хорошие  

Среднеширотный 
умеренный (mid-latitude 

moderate) 
0,5 1 Средние  

 

частоты за счёт эффекта Доплера и доплеровское расширение спектра1, 

обусловленное движением среды распространения, т.е. ионосферы [163,52] с 

учётом её неоднородностей; 4) атмосферные и промышленные помехи 

 
1Cам эффект обусловлен тем, что сигнал, принимаемый приемником, представляет собой ансамбль 
отраженных/рассеянных с разных позиций сигналов вокруг средней точки 
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(индустриальные помехи) в форме импульсных помех, а также помехи от 

посторонних каналов связи, обусловленных некорректной работой передатчика 

большой мощности или внутрисистемными помехами. 

Преодоление факторов, связанных с нелинейностью элементов, 

представлено в подразделе 1.3.2, благодаря которым канал связи можно считать 

линейным при построении модели канала.  

Преодоление пространственного рассеяния осуществляется или с помощью 

использования разнесенного приема на несколько антенн, или временного 

перемежения. Техническая реализация схемы выбора антенны и временного 

перемежения в полном объеме представлены в работах [163,347,348] и поэтому в 

данном диссертационном исследовании не рассматриваются. 

Атмосферные и индустриальные помехи в форме импульсных помех, а также 

помехи от посторонних каналов связи, обусловленные некорректной работой 

передатчика большой мощности или внутрисистемными помехами, в данной 

диссертационной работе, не учитываются. Это обусловлено тем, что согласно 

модели К.  Ваттерсона [407], применяемой в рекомендациях МСЭ F.14871 [371], 

используются только аддитивный квазибелый гауссовский шум. Такие же 

рекомендации даны в стандарте ГОСТ Р 51820-2001 [226], в котором изложены 

основные требования к аппаратуре модемов КВ-диапазона с полосой 3 кГц. 

1.3.2 Нелинейные искажения и их компенсация для обеспечения линейности 

частотно-селективного канала связи 

Прежде чем рассматривать конкретный вклад различных источников в 

уровень нелинейных искажений необходимо отметить, что согласно 

ГОСТ  Р  51820-2001 [226], уровень нелинейных искажений во всей 

 
1 Данная рекомендация используется в т.ч. при сравнении КВ-модемов с полосой до 12 кГц занимаемой сигналом 
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каналообразующей аппаратуре, оцениваемый по коэффициенту нелинейных 

искажений, не должен превосходить  1,5%. 

Согласно работам [92,163] к источникам нелинейных искажений в частотно-

селективных каналах связи можно отнести: 1) подсистему автоматической 

регулировки усиления (АРУ) в приемнике;  2)  аналоговый цифровой 

преобразователь (АЦП), работающий при перегрузке и неправильном 

согласовании уровня подаваемого на его вход сигнала;  3) модулятор;  

4) нелинейные эффекты, обусловленные средой распространения при больших 

мощностях излучения; 5) выходные каскады передатчика, работающие в 

нелинейном режиме, для достижения высоких значений коэффициента полезного 

действия (КПД) без использования линеаризации их характеристик. 

Учитывая результаты работ [21,92,163,181,220,280,384] нелинейные 

эффекты, обусловленные данными источниками, или имеют незначительный 

уровень, или могут быть скомпенсированы таким образом, что позволяет считать 

линейным реальный частотно-селективный составной канал связи. 

Так нелинейные искажения, вызванные работой АРУ могут быть полностью 

скомпенсированы за счёт правильного выбора её скорости работы. Для этого 

согласно [163] параметры АРУ должны обеспечивать отслеживание медленного 

изменения общего коэффициента передачи среды для поддержания пикового 

значения мощности сигнала вблизи максимально допустимого значения с учетом 

запаса линейности демодулятора и используемого в нём АЦП, то есть производить 

регулировку только по медленным изменениям сигналов. Общие рекомендации по 

выбору параметров АРУ и АЦП в этом случае приведены в работе [163]. В тоже 

время конкретные технические требования для декаметровых ионосферных 

каналов, предъявляемые к этим подсистемам, получены в работе [92], там же 

представлены их технические реализации. В работе [92] также показано что для 

обеспечения наименьших уровней искажений требуется использовать АЦП с 
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числом значащих разрядов, равных 14, а период оценки уровня сигнала должен 

составлять 300 мс1. 

Уровень нелинейных искажений, вносимых модулятором, обычно составляет 

0,01 – 0,5% [78], что позволяет говорить о его высокой степени линейности и 

позволяет использовать линейную модель для составной канал связи. 

Нелинейные эффекты, вызванные средой распространения, проявляются при 

достаточно большой мощности передатчика (не менее нескольких десятков, сотен 

киловатт [44,30]), что доступно лишь для специализированных стендов типа 

«Сура» или для мощных радиовещательных станций, которые не используются для 

передачи информации в цифровой форме. Это, в частности, следует из работ 

[16,93,168]. Поэтому в дальнейшем полагается, что среда распространения не 

вносит нелинейных искажений [30]. 

Согласно работе [163] наибольший вклад в создание нелинейных искажений 

вносят выходные каскады передатчика, которые работают в нелинейном режиме 

усиления без применения коррекции его характеристик. При этом в работе [163] 

было показано, что данный вид источников нелинейных искажений является 

безынерционным, то есть не вносит МСИ. 

Устранение нелинейных искажений в данных источниках происходит по-

разному.  

Так для передатчиков в «декаметровом диапазоне усилители мощности 

работают в линейном режиме, коэффициент полезного действия которых в режиме 

немодулированной несущей, как известно, ограничен теоретическим пределом 

78%, а на практике обычно лежит в пределах 60…65%». [21, c.106]. При этом в 

работе [21, c.106] был разработан макет усилителя мощности класса DE с 

минимальным КПД в 86%, для которого уровень высших гармоник не превосходит 

-52 дБ. Там же [21, c.107] было показано, что «при проведении экспериментальных 

исследований интерес представляла также оценка характеристик при усилении 

 
1 Выбирается на основании периода квазистационарности канала, который составляет 300 мс 
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сигналов с изменяющейся огибающей. Установлено, что энергетические и 

спектральные характеристики усилителя мощности класса DE не претерпевают 

существенного изменения, а саму модуляционную характеристику можно полагать 

близкой к линейной». 

Из работ [181,220,280] следует, что для других частотных диапазонов 

используются нелинейные усилители мощности с коррекцией характеристик. В 

итоге это приводит к линейному преобразованию входного сигнала.  

Для коррекции характеристики с целью достижения линейных 

преобразований в настоящее время используется технология, суть которой 

заключается в использовании цифровых предыскажений сигнала на входе 

усилителя, при этом их требуемые формы достигаются с помощью обратной связи, 

используемой для отслеживания параметров сигнала на его выходе. Сама 

технология имеет две формы реализации: без использования учёта 

предшествующих состояний усилителя и с их учётом.  

Построение первого из перечисленных форм усилителей с коррекцией было 

продемонстрировано в работе [280] и заключается в использовании специальных 

справочных таблиц преобразований (англ. LUT) сигнала.  Существенное 

улучшение характеристик такого подхода было достигнуто в работе [384] за счёт 

использования генетического алгоритма. Использование генетического алгоритма 

позволило снизить коэффициент утечки мощности в соседний канал со значения 

- 35 дБн в отсутствии коррекции характеристик до значения -65 дБн [384], что 

близко к минимальному уровню шума (-75 дБн) при использовании АЦП с 13 

значащими разрядами для оценок получаемых характеристик. 

При использовании второй формы происходит «создание специальной 

меняющейся матрицы предыскажений с использованием полиномов. 

Корректировка входного сигнала на усилитель зависит не только от выходного 

сигнала, но и от предыдущего состояния усилителя» [181, с.11]. Применение 

коррекции с использованием памяти позволяет дополнительно снизить 
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коэффициент утечки мощности в соседний канал и уровень модуля вектора ошибки 

(EVM) дополнительно на 5 дБн относительно методов первого класса.  

В результате, согласно работе [181], «установка модуля предыскажений 

вносит изменение в констелляционную диаграмму входного сигнала, тем самым 

позволяя получить на выходе практически идеальную манипуляцию, с EVM, 

близким к нулевому [17]1» [181, с.10].  

Таким образом с учетом вышеизложенного можно говорить, что 

математическую модель для рассматриваемого класса фазовых РСПИ ППИ, 

работающих в частотно-селективных каналах связи, можно считать линейной из-за 

малого уровня нелинейных искажений. Это подтверждается работами [16,168]. 

1.3.3 Требования к математической модели частотно-селективного канала 

связи в рамках теории разрешающего времени для ионосферного канала 

связи [144]. 

В данном подразделе рассматриваются особенности, которые должны быть 

учтены при создании математической модели для ионосферного канала связи, чьи 

характеристики приведены в табл. 1.3, для разрабатываемой теории разрешающего 

времени применительно к фазовым РСПИ ППИ. 

При создании математической модели для указанного типа каналов в рамках 

разрабатываемой теории разрешающего времени будем использовать 

фенологический подход, в рамках которого модель канала связи должна быть 

представлена таким образом, чтобы отражать с требуемой точностью только 

процессы, наблюдаемые на его выходе. При таком подходе канал связи 

представляется как полосовой фильтр [30]. А описание его характеристик 

 
1 В списке данной диссертационной работы источнику [17] соответствует [220] 
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происходит на использовании аппарата системных функций (передаточной или 

импульсной характеристик).  

Корректность применения такого подхода для моделирования ионосферного 

КВ-канала обусловлена тем, что она в частности реализована в модели Ваттерсона 

[407] (см. рис 1.3), на основе которой созданы рекомендации МСЭ F.1487 [371], 

используемые в том числе при тестировании КВ-модемов, в современных 

стандартах MIL-DOT STD 188-110B/C/D [347,348] и STANAG 4539  [394]. 

В модели Ваттерсона каждому i-ому лучу (моде) ставится в соответствие 

отвод от линии задержки с комплексным коэффициентом Gi(t), который определяет 

амплитуду и фазу каждого из лучей. Распределение Gi(t) задается комплексным 

гауссовым распределением с нулевым математическим ожиданием. Также 

каждому лучу соответствует доплеровский сдвиг по частоте, воздействие которого 

на луч также отражено на рисунке 1.3. 

 

Рисунок 1.3. Структурная схема, реализующая модель Ваттерсона [56] 

 

Модель Ваттерсона описывает ионосферный канал, как канал, который 

можно считать стационарным в полосе частот до 12 кГц и в течении промежутка 

времени (до 10 мин)  [56,407], что было экспериментально подтверждено в работе 

[407].  

При доказательстве корректности своей модели К. Ваттерсон провел ряд 

натурных экспериментов, в ходе которых он уделив особое внимание анализу 

параметров ионосферного канала, с наиболее типичными, по его мнению, 
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характеристиками: 1) доплеровское расширение составляет 0,1 – 0,2 Гц (в 

рассматриваемом случае оно составляло 0,14 Гц); 2) доплеровское смещение по 

частоте – 0,0171 Гц; 3) временная дисперсия ИХ канала  – 0,52 мкс. 

Экспериментальные данные были получены на частоте 9,259 МГц, 30 ноября 1967 

г. в период с 11:10 – 11:20 (GMT -7:00) на трассе длиной 1294 км, между 

координатами (40'13' N, 90'01' W) и (40'08' N, 105'14' W), что соответствует 

среднеширотным ионосферным декаметровым каналам. Полученные результаты в 

виде графических зависимостей, представлены на рисунках 1.4 – 1.7. 

На рисунке 1.4 представлены спектры сигнала непрерывной синусоиды после 

её передачи по ионосферному каналу и разделения по модам для наиболее 

типичного случая. Как видно из данного рисунка наибольший вклад по мощности 

вносят 1-2 лучи (мощность второго луча существенно снижена по сравнению с 

первым).  

 

Рисунок 1.4. Спектры сигнала непрерывной синусоиды на отводах канальной 
модели Ваттерсона для наиболее типичного случая [407] 
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Этот факт необходимо учитывать при анализе зависимостей, представленных на 

рисунке 1.4, с точки зрения оценки длительности квазистационарности канала. 

На рисунках 1.5 и 1.6 используются общие обозначения: результаты, 

полученные в ходе натурных экспериментов, обозначаются кружками. 

На риcунке 1.5 используются следующие дополнительные обозначения: 

 siС t  и  diС t  – нормированные корреляционные функции коэффициентов 

Gi(t), полученные в ходе проведения натурного эксперимента и на основании 

математической модели Ваттерсона, соответственно. Под Δt понимается интервал 

корреляции по времени.  

На риcунке 1.6 – под параметрами  ,0sR f ,  ,0mR f  понимаются 

корреляционные частотные функции ионосферного канала, полученные в ходе 

проведения натурного эксперимента и на основании математической модели 

Ваттерсона, соответственно. По факту данные характеристики – это усреднённые 

передаточные характеристику канала по мощности при Δt  =  0, при различных 

значениях частотного интервала корреляции Δf, соответственно. 

Анализ результатов, представленных на рисунках 1.5 и 1.6, позволяет 

говорить о следующих особенностях свойственных наиболее типичному случаю 

(типичному каналу), по мнению К. Ваттерсона: 

1) полоса пропускания парциального канала близка к значениям в 3 кГц;  

2) наихудшее значение длительности квазистационарности канала может быть 

положена равной 300 мс; 

3)  КЧХ парциального канала относительно центральной частоты канала, на 

которой наблюдаются максимум по передачи мощности, имеет достаточно 

выраженную симметрию в полосе пропускания (по уровню -3дБ) относительно 

центральной частоты канала. А сама АЧХ парциального канала имеет гауссову 

форму, что обусловлено интерференцией лучей, чьи параметры задаются за счёт 

гауссова закона распределения в комплексной форме. 

Указанная длительность квазистационарности полностью согласуется с 

результатами работы [92], в которой были получены значения длительности 
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квазистационарности для широкополосных ионосферных каналов связи с полосой 

занимаемой сигналом до 25 … 30 кГц  на трассах протяженностью 1300 и 2200 км, 

когда интенсивность помех (станционных и атмосферных) не велика, то есть когда 

ситуация соответствует модели Ваттерсона, а шум, описывается моделью 

аддитивного белого гауссовского шума.  

 

à)

á)
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ã)

0 20 40 60 80 100

0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
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Рисунок 1.5 Зависимости корреляционной функции коэффициентов Gi в 
зависимости длительности временного корреляционного интервала [407]. Номера 

лучей: 1-й луч (а); 2-й луч (б); 3-й луч (в); 4-й луч (г) 
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Рисунок 1.6 Зависимости корреляционной функций КЧХ КВ-канала от частотного 
интервала корреляции Δf [407] 

 

Данные экспериментальные зависимости [92] после статической обработки 

представлены на рисунке 1.7 в форме зависимостей отклонения математического 

ожидания средней принимаемой амплитуды сигнала Δm и дисперсии 

относительного её отклонения Δσ. Из анализа зависимостей, представленных на 

рисунке 1.7, следует, что при длительности квазистационарности в 300 мс 

обеспечиваются следующие значения параметров Δm ൎ 3%, а Δσ ൎ 6%. 

Указанное значение квазистационарности канала также полностью 

согласуется с результатами теоретических исследований, приведенных в работе 

[56], для ионосферных каналов с полосой пропускания 3 кГц (см. рисунок 1.8). Так 

при хороших условиях распространения для указанного периода 

квазистационарности коэффициент корреляции составляет 0,99, а для средних 

условий – 0,89 (см. табл. 1.3, рис. 1.8). 
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Рисунок 1.7. Распределение относительных отклонений математического 
ожидания и дисперсии, полученных в ходе трассовых испытаниях (3.04.2005) на 

средней частоте 9231 кГц [92] 
 

 

Рисунок 1.8 Коэффициенты корреляции КЧХ для различных условий 
распространений в ионосферных каналов [56]. Условия распространения: 

1  –  хорошие; 2 – средние; 3 – плохие. Красные точки (указаны стрелками (*)) на 
зависимостях соответствуют периоду квазистационарности в 300 мс  
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К такому же результату приводит высокоточная модель ДАСФ1 

(динамическая адаптивная структурно-физическая модель), созданная 

профессором Г.Г. Вертоградовым и представленная им в работах [12,30], 

реализующая структурно-физический подход, в основу которого положено 

изучение реальных преобразований переданного в канале сигнала, его физических 

принципов, благодаря которому происходят искажение сигнала.  

Так результаты по расчёту АЧХ и ФЧХ, представленные на рис. 1.9, были 

получены с помощью модели ДАСФ для среднеширотного ионосферного КВ-

канала на центральной рабочей частоте равной 0,8 от максимально применимой 

частоты (МПЧ)2, подтверждают корректность изложенных особенностей, 

учитываемых при построении математической модели канала для теории 

разрешающего времени. Протяженность трассы составляла 1000 км, а условия 

были следующими [30]: 1)  полуденные часы периода равноденствия (март), 

максимальная солнечная активность; 2) параметры среднемасштабных волновых 

возмущений (ВВ) — типичных для этих условий: амплитуда – 5%, длина волны ВВ 

– 150 км, период 20 мин. 

Следует отметить, что указанные выше особенности по форме АЧХ и 

зависимостям длительности стационарности канала также подтверждаются в 

диссертационной работе Р.Р. Бельгибаева [16], выполненной под руководством 

член-корр. РАН Д.В. Иванова, и диссертационной работе [149]. 

Кроме того в работе [71] научной школы член-корр. РАН Д.В. Иванова 

показано, что в течении суток наибольшей доступностью для передачи 

информации обладают каналы с полосой пропускания близкой к 3 кГц среди 

каналов с полосой пропускания 3 – 24 кГц. Это, в частности, подтверждает выводы 

К. Ваттерсона. Более детально результаты представлены в табл. 1.4. 

 
1 Погрешность предсказания параметров в данной модели для реального ионосферного канала не превосходит 10 – 
15%  при использовании наклонного ЛЧМ-зондирования 
2 оптимальна по минимальному количеству лучей 
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Рисунок 1.9. АЧХ и ФЧХ ионосферного канала в полосе пропускания 100 кГц, 
следующие друг за другом с минутным интервалом, снятые через интервал 

времени 60 с [12,30] 
 

Табл. 1.4 Доступность парциальных ионосферных 
КВ-каналов связи с полосо 3-24 кГц [71]  

Полоса парциального 
канала, кГц 

Доступность, % 

3 
в среднем в ночное и вечернее время  – 68% 

в дневное время 79% 

6 
в среднем в ночные и вечерние интервалы  – 46 % 

в дневное время – 61 % 

9 
в среднем, в ночное и вечернее время  – 32 % 

в дневное – 48% 

12 
в среднем, в ночное и вечернее время  – 24% 

в дневное время –37 % 

24 
в среднем, в ночное и вечернее – 8 % 

в дневное – 14 % 
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В докторской диссертации профессора Г.Г. Вертоградова [30]  для каналов с 

полосой 3 кГц для среднеширотных трасс длинной от 800 км до 2000 км были 

получены экспериментальные результаты по оценке их характеристик: изменение 

во времени δf доплеровского смещения частоты каждого из лучей и динамические 

свойства их амплитуд a. Данные зависимости представлены на рисунках 1.10 – 

1.11.   

Необходимо отметить, что амплитуды лучей на рисунках 1.10 – 1.11 

приведены в дБ относительно максимальной разрядности использованного АЦП, 

которая составляла 14. 

Из анализа зависимостей представленных на рисунках 1.10 – 1.11, анализ 

которых был проведен в работе [30], следует что «поле в точке приема формируется 

небольшим количеством (до 3-5) дискретных лучей, параметры которых (частота и 

амплитуда) медленно меняются от времени» [30, c.287]. Данное утверждение 

можно дополнить тем, что доплеровский сдвиг по частоте на длительности 

квазистационарности 300 мс является постоянным. 

Кроме того «из-за малого столкновительного поглощения в пределах полосы 

частотного рассеяния присутствуют множество дискретных компонент с близкими 

амплитудами» [30, с.290]  (см. рис. 1.10). 

Указанные выше особенности нашли свое отражение в стандартах связи 

ГОСТ Р  51820-2001 [226], MIL- STD - 188-110B\С\D, STANAG 4285, STANAG 

4539  [347,348,393,394], в том числе и на обобщенную характеристику канала и 

полосу пропускания. 

Анализ указанных выше стандартов с учётом полученных выше результатов 

и работы [163] позволяет сформулировать критерии предъявляемые к 

разрабатываемой модели, учитывая в большинстве случаев требования, которые 

отражены стандарте в MIL- STD - 188-110D (введен в действие в 2017 г.), 

поскольку он наиболее требователен к аппаратной реализации РСПИ ППИ. 

 Ниже приведены данные критерии: 
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Рисунок 1.10. Зависимость от времени доплеровского смещения частоты (а) и 
амплитуды (b) разделенных лучей распространения при приеме сигналов 

вещательной станции на частоте 17870 кГц для трассы протяженностью 1400 км и 
азимутом 201 ͒  2" для дневных часов суток 27.02.2003г. [30] 

 

1) математическая модель должна учитывать все эффекты, связанные с наличием 

частотно-преобразовательных звеньев1, фильтров радиотракта, антенны, то есть 

все то, что связывает выход модулятора на передающей стороне со входом 

демодулятора на приемной стороне; 

2) нестабильность восстановления несущей не должна превышать 0,018 Гц, что 

следует из анализа стандарта MIL-STD-188-110D [348]. То есть нестабильность по 

фазе опорного колебания на длительности квазистационарности канала в 300 мс не 

будет превосходить 1,944 ; 

 
1 Данная операция не нарушает линейности канала [163]  
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3) нестабильность длительности символа во всей РСПИ ППИ не должна превышать 

10 ppm1 [348];  

4) наибольший доплеровский сдвиг не превосходит േ75 Гц [347,348,393,394]; 

5) полоса пропускания приемника стандарта MIL- STD - 188-110D при полосе 

парциального канала 3 кГц составляет 2,7 кГц; 

6) при формировании сигнала передатчиком в парциальном канале с полосой 3 

кГц, занимаемая полоса частот сигналом по уровню - 20  дБ,  не должна 

превосходить полосу 3200 Гц (±1600 Гц относительно средней частоты канала [394, 

c. B-3]). 

7) тренирующая последовательность между информационными блоками 

используется для обеспечения: а) компенсации постоянного фазового сдвига и 

модуля коэффициента передачи, вносимого линейным каналом связи, на начало 

передачи информационного блока на частоте приема; б) оценки импульсной 

характеристики канала связи; в) компенсации набега фазы за счёт доплеровского 

расширения спектра; г) компенсации доплеровского сдвига по частоте; г) 

компенсации нестабильности накопленной ошибки символьной синхронизации. 

Дополнительно проанализируем указанные выше критерии в рамках их учёта 

в создаваемой модели канала, используя результаты работы [163] и ранее 

приведенные свойства рассматриваемого класса ионосферных каналов связи. 

Анализ условий 3 и 4 с учётом результатов работы [163] позволяет не 

учитывать в разрабатываемой математической модели влияние следующих 

нестабильностей: 

 а) связанных с растяжением или сжатием сигнала, обусловленных эффектом 

Доплера, влияющих на работу символьной синхронизации2. Поскольку в работе 

 
1 1 PPM (parts per million)  от величины A (с англ.) – соответствует  0.0001% от величины A 
2 Данный эффект, согласно работе [163], приведет к заметному сдвигу сигнала относительно тактовой сетки без 

использования систем символьной синхронизации лишь по прошествию передачи 1 / dmin =  
с

с с.д.min max
f

f f  

канальных символов, здесь с.дf  – доплеровское смещение частоты; сf  – частота сигнала. Согласно стандарту 

MIL- STD - 188-110D с.дmax 75 Гцf  , для всех видов трасс в том, числе при сильных возмущениях ионосферы, 

однако, учитывая результаты работы [30] для среднеширотных трасс, указанных в таблице 1.3, типичное 



87 

 

[163] представлены решения по символьной синхронизации, компенсирующие 

данный эффект для каждого принимаемого канального символа. 

б) связанных с нестабильностью длительности символа в 10 ppm. Это обусловлено 

тем, что при используемой в стандарте MIL- STD - 188-110D символьной скорости 

в 2400 симв/с и длительности информационного блока в 106,6 мс накопленная 

ошибка по расхождению тактовой сетки без учёта работы систем символьной 

синхронизации не превысит 0,256% от длительности символа 

Необходимо отметить, что возникающий набег фазы на выходе канала из-за 

доплеровского расширения спектра, можно оценить с помощью следующего 

выражения [184] 

   д
ош

с

 [Гц]
/ симв 360

 [симв/с]

f

R
     , (1.3.1) 

где дf  – доплеровское расширение спектра; сR – скорость передачи символа. 

Учитывая, что символьная скорость в стандартах MIL-STD -188-110B/C/D и 

STANAG 4285, 4539 [347,348,393,394] составляет 2400 симв/с, то  

 ош / симв 0,075    . Поскольку число состояний по фазе в перечисленных 

стандартах не превосходит 8, а минимальный скачок по фазе ( 45 ) во много раз 

превосходит значение ош2 0,15   , то следовательно набег фазы можно 

учитывать, как дополнительный постоянный фазовый сдвиг при переходном 

процессе, обусловленный передачей канального символа 

Следует отметить, что в этом случае компенсация набега фазы должна 

происходить не для каждого канального символа, а для блока канальных символов, 

что может быть осуществлено двумя походами: 

1) посредствам анализа тренирующей последовательности, реализованной в 

рамках стандарта MIL-STD-188-110D и STANAG 4539; 

 
доплеровское смещение, не превышает 2 Гц,  Таким образом без учета компенсации влияние данного эффекта, он в 
худшем случае окажет воздействие на качество приема после передачи 40000 символов при с.дmax 75 Гцf  , а при 

с.дmax 2 Гцf  после передачи 1 500 000 символов, поскольку 
6

сmin 3 10 Гцf   .  
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2) на базе оценки ИХ канала с помощью подходов, представленных в работе [149] 

и дальнейшим использованием данной оценки для оценки набега фазы и его 

компенсации методами, представленными в работе [163]. Это в результате 

позволяет отказаться от использования передачи тренирующей 

последовательности внутри информационных блоков и производить компенсацию 

на малом числе информационных символов (10-15 канальных символов). 

При использовании приемника, построенного по квадратурной схеме с двумя 

синхронными детекторами, для компенсации возникающего дисбаланса фаз между 

квадратурными составляющими целесообразно использовать метод, 

представленный в работе [358], при котором осуществляется снижение данного 

эффекта до уровня дисбаланса по фазе до значений 0,025 0,05  , а по амплитуде 

до значений менее 0,1% 

При построении математической модели будем полагать, что устройство, 

осуществляющее дискретизацию сигнала не оказывает влияние на работу 

решающего устройство, при условии, что его реализация производится в 

соответствии с результатами работы [163]. 

Коррекция фазовых дрожаний, обусловленных угловой модуляцией 

гетеродинных колебаний, происходящих с частотой сети и ее гармоник 

осуществляется с помощью гребенчатого синхронного фильтра, реализация 

которого представлена в работе [163]. 

Анализ методов оценки импульсной характеристики для ионосферного 

канала, представленных в работах [163,295,254] показал, что оценка импульсной 

характеристики для каналов, чьи характеристики представлены в табл. 1.3, может 

производится с погрешностью 1,43% при использовании предсказания импульсной 

характеристики во времени, а без предсказания 0,76% (при С/Ш = 20 дБ). 

Последнее из перечисленных значений (0,76%) будем использоваться, как 

справочное для оценки результатов в рамках разрабатываемой теории 

разрешающего времени. 
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Необходимо отметить, что расчёт  переходной характеристики для каждого 

из квадратурных каналов может быть произведён с использованием методов 

аппроксимации [11,20,257–260] на базе анализа результатов по оценке импульсной 

характеристики. 

1.3.4 Заключительные положения [139] 

В заключении данного раздела на основании проведенного анализа можно 

сформулировать следующие требования, которые должны быть учтены при 

построение математической модели ЧСКС канала связи для теории разрешающего 

времени, а также методов и алгоритмов оценки разрешающего времени и 

пропускной способности: 

1) Модель информационного ЧСКС должна быть построена на основании 

феноменологического подхода, с учётом особенностей, приведенных в подразделе 

1.3.3. Она должна быть сформулирована в рамках типовой обобщенной модели 

[87], приставленной на рисунке 1.12. При этом структура кодирующего и 

декодирующего устройства остаётся вне рассмотрения данной диссертационной 

работы.  
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Рисунок 1.12 Обобщенная структурная схема информационной системы [87] 
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1. Наличие постоянного частотного сдвига в процессе передачи 

информационной посылки, обусловленного как работой передатчика, так и средой 

распространения. В рамках разрабатываемой математической модели канала это 

целесообразно представить как передачу от передатчика к приемнику 

модулированного радиосигнала на частоте, которая имеет расстройку по частоте 

относительно средней частоты эквивалентного ПФ, определяющего частотно-

избирательные свойства составного канала.  

2. В силу того, что в современных РСПИ перед передачей информационной 

посылки производится передача преамбулы для настройки параметров приемника, 

то можно считать, что приемник компенсирует постоянный фазовый сдвиг, 

вносимой составным каналом, и влияние значения коэффициента передачи на 

частоте приема [343]. Кроме того, преамбула позволяет точно определить частоту 

приема и использовать это в процессе оценки информационных символов на 

приемной стороне, и использовать для обеспечения подстройки частоты [369]. 

3. Применение стохастических методов и моделей, в том числе, построенных на 

базе марковских цепей и стохастических дифференциальных уравнений, является 

нецелесообразным для рассматриваемых в данной диссертационной работе ЧСКС. 

Это обусловлено тем, что характер поведения информативных параметров сигнала 

на выходе непрерывного ЧСКС с дискретным источником является немарковским 

[366, с.421]. А попытки модификации марковских моделей для данного типа 

каналов, в частности предложенные в работе [264], приводят к резкому 

усложнению модели, обусловленного ростом числа её состояний и памяти. Это в 

результате дает хорошие результаты только для относительно простых случаев 

[366, с.422].  

В тоже время простые марковские модели не обеспечивают в принципе 

требуемую точность аппроксимации спектральной плотности мощности сигнала на 

выходе ЧСКС [366, с.421]. В этой связи становится актуальна дискуссия в работах 

[363,364,264,294,300,391] о принципиальной применимости марковского процесса 

для моделирования замираний, что дополнительно указывает на справедливость 
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данного положения. При этом интересно мнение С. Примака, В. Конторовича, В. 

Лиандреса, изложенного в работе [366], где указывается, что такие модели 

помогает выявить лишь общие тенденции и проанализировать производительность 

сложных кодов. 

4. При построении модели ЧСКС необходимо полагать, что вероятность 

появления символов информационной последовательности имеет независимый 

характер и подчиняется равновероятному распределению. Справедливость такого 

подхода обусловлена тем, что: во-первых, как минимум, достигается нижняя 

граница пропускной способности [386], которая с уменьшением мощности шума и 

ошибок измерений стремится к верхней её границе, а, во-вторых, при 

использовании широко распространённых методов канального кодирования, 

особенно в ЧСКС с изменяемыми параметрами, распределение значений символов 

передаваемой последовательности является равновероятным [271,369]. 

Кроме того, в условиях быстро изменяющихся параметров ЧСКС, 

рассматриваемых в данной работе, осуществить выбор наилучшего способа 

кодирования в реальном масштабе времени, обеспечивающего верхнюю границу 

пропускной способности, является крайне затруднительными или практически 

невозможным в силу больших накладных расходов на процедуру оценки и 

передачи настроек на передающую сторону при малых длительностях 

квазистационарности канала [271,387].  

В тоже время применение широко используемых методов кодирования, 

например, ТРКМ также не лишено недостатков. Так согласно [271], для РСПИ 

ППИ, функционирующих в ЧСКС, процесс детектирования и декодирования 

нельзя производить раздельно, что требует применения итеративных процедур, 

обладающих высокой вычислительной сложностью, в ряде случаев это ставит 

вопрос о возможности практической реализации. В частности, на это также 

указывает результаты, полученные Е.О. Хабаровым [198], которые были детально 

обсуждены в разделе 1.2.  
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Применение методов, направленных на уменьшение влияния МСИ в ЧСКС, 

таких как перемежение, кодирование, паузы при передаче между 

информационными блоками приводят к заранее предсказываемому проигрышу по 

пропускной способности канала в широком диапазоне соотношений сигнал-шум 

[387]. Этот проигрыш, согласно [387]  возникает из-за того, что у реальной РСПИ 

ППИ имеются неидеальности, которые достаточно часто не учитывается при 

разработке самого кода и приводят к различию в характеристиках между 

предполагаемым и реальным каналами. Данная особенность, в частности, была 

продемонстрирована для следующих типов кодирования в работе [387]: 

1)  Tomlinson – Harashima precoding (THP); 2) Laroia, Tretter, and Farvardin (LTF) 

precoding; 3) Laroia's ISI-coding (LIC).  

5. Модель должна строиться исходя из особенностей поведения 

информативных параметров радиосигнала, вызванных протеканием переходных 

процессов в линейных избирательных системах, и обеспечивать экономичность и 

обобщенность расчётов. А при использовании ФМн-n-сигнала для передачи 

информации необходимо учесть влияние амплитуды принимаемого сигнала на 

работу решающего устройства.  

6. Модель канала связи должна учитывать влияние ошибок восстановления 

фазы несущего колебания, как наибольшего их значения, неизменного в процессе 

приема информационной посылки [162]. Это также может быть использовано для 

описание набега фазы при малых значениях доплеровского расширения спектра. 

7. Задание уровня ошибок измерений информативных параметров должно 

происходить в форме предельного их уровня, поскольку переход между 

различными случайными законами распределения происходит способом, 

изложенным в работе [75]. 
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1.4 Обзор основных методов оценки пропускной способности РСПИ в 

каналах с МСИ при последовательной передаче информации [143] 

Для определения наиболее подходящего подхода к оценке пропускной 

способности в рамках предлагаемой теории «разрешающего времени»  для РСПИ 

ППИ, произведем анализ методов оценки пропускной способности в каналах с 

МСИ, которые отличны от подхода, представленного в работе [75]. 

Представленный в работе [75] метод оценки пропускной способности для 

ИИС был создан для АИМ-сигналов, то есть сигналов, сформированных в основной 

полосе, и по сути, является решением задачи Р. Хартли [297]. Там же впервые было 

показано, что пропускная способность зависит от динамического диапазона 

измерительной системы и наименьшей длительности следования импульсов АИМ-

сигнала (в рамках предложенного авторами метода [75] эта длительность 

называется «разрешающим временем»1), при которой достигается заданная 

точность измерения амплитуды импульсов.  

Необходимо отметить, что при получении результатов [75] использования 

какого-либо кодирования отсутствовало, а значения амплитуд АИМ- сигналов, 

которые поступают на вход канала являются равновероятны и независимы от 

предшествующих значений. Корректность использование идей такого подхода к 

оценке пропускной способности применительно к фазовым РСПИ ППИ, как было 

отмечено в подразделе 1.3.4, обусловлено тем, что, согласно работам [386, 271] 

ведущего учёного в области теории информации S. Shamai, в этом случае 

получаемая оценка во-первых, как минимум, определяет нижнюю границу 

пропускной способности, которая с уменьшением мощности шума и ошибок 

измерений стремится к верхней её границе, а, во-вторых, применение кодирования, 

 
1 Данный подход в несколько ином виде, в терминах спектральной эффективности и требуемого С/Ш, представлен 
в работе [24] для канала без памяти с аддитивным белым гауссовским шумом, что дополнительно говорит о 
корректности предлагаемого в данной работе подхода 
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учитывающее частотно селективные свойства канала является нецелесообразным, 

поскольку параметры ЧСКС меняются слишком быстро1. 

В работе [75] было показано, что пропускная способность является 

величиной ограниченной, как в условиях отсутствия шума, так и при его наличии, 

поскольку разрешающее время зависит от динамического диапазона и точности 

измерения амплитуды импульсов АИМ-сигнала. Важно отметить, что определение 

разрешающего времени, как основного параметра ИИС, в обязательном порядке 

требует анализа переходных процессов, возникающих в канале.  

Развитие идей Р. Хартли по созданию общей теории оценки предельной 

скорости передачи нашли свое отражение в основополагающей работе 

К.Э. Шеннона [388,389]. В работе были получены оценки пропускной способности 

дискретного канала без шума, введено понятие энтропии источника, представление 

операций кодирования и декодирования, представлена теорема для канала без 

шума, представлены математические соотношения для дискретного канала с 

шумом, введено строгое понятие информации для непрерывных величин. Там же 

[216, c.301-303]2 показано, что в линейных фильтрах происходит потеря энтропии, 

что, несомненно, указывает на снижение пропускной способности, и тем самым, 

еще раз подчеркивает корректность идей Р. Хартли [297]. 

В дальнейшем К.Э. Шеннон в своих работах [216]  уделяет серьезное 

внимание вопросам, которые актуальны для каналов без памяти: оценке 

пропускной способности канала при ограничении пиковой мощности, скорости 

создания сообщений для непрерывного источника, созданию основ теории 

кодирования, методу геометрического представления системы связи, оценке 

пропускной способности при произвольном гауссовом шуме, а затем и при 

произвольном типе шума, формированию подхода к оценке пропускной 

способности при нулевой ошибке, исследованию каналов с обратной связью, 

 
1 В данной диссертационной работе параметры канала в худшем случае меняются каждые 300 мс, а число 
передаваемых канальных символов не превышает 255, если рассматривать стандарт STANAG 4539.. 
2 Ссылка дана на сборник переводов работ К.Э. Шеннона по теории информации, в том числе там же представлены 
переводы работ [388,389]. 
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двухсторонних каналов связи, а также исследованию вероятности ошибки для 

оптимальных кодов в гауссовском канале. 

Оценки потерь информации за счёт снижения энтропии при прохождении 

сигналов через линейные избирательные системы, приводящие к уменьшению  

пропускной способности, были в дальнейшем рассмотрены И.С. Гоноровским в 

работе [41], а обобщенные выводы с практической точки зрения применительно к 

АИМ-сигналам были получены Г.И. Ильиным в работе [76]. Так, в частности, в [76] 

оценки потерь информации использовались для выбора полосы пропускания 

фильтров радиоэлектронных систем (РЭС), обеспечивающую заданную точность 

воспроизведения сигнала на их выходе. 

Развитие направления, связанного с оценкой пропускной способности в 

каналах с конечной памятью, можно встретить в фундаментальных работах 

А.Я. Хинчина [202], Р.Л. Добрушина [51] и А. Фейнштейна [281]. Однако, 

применение полученных в них результатов на практике для оценки пропускной 

способности составного канала, имеет ряд затруднений: каналы с конечной 

памятью являются некоторой абстракцией [419,369], особенно, когда канал 

является частотно селективным, а переход к такому ограничению (конечной 

памяти канала) требует проведения дополнительных исследований [55]. Это 

обусловлено тем, что оценка длины ИХ в виде значения числа символов 

информационной последовательности не может быть получена методом 

максимального правдоподобия и, при увеличении числа символов, определяющих 

длину ИХ, значение минимума будет уменьшаться, а функция правдоподобия 

возрастать. При этом отсутствие экстремума обусловлено влиянием шума и 

требует использования дополнительных априорных знаний [55].  

Первые попытки оценки влияния МСИ на пропускную способность 

частотно-селективного канала с практической стороны были представлены в 

работах Э.Д. Санде [395, 396]. Им показано, что наличие МСИ приводит к 

ограничению пропускной способности такого канала даже в отсутствии шумов, 

поскольку полностью их скомпенсировать нельзя даже за счёт увеличения 
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отношения мощности у передаваемых сигналов [395, с.723]. Тем самым, это 

приводит к ограничению пропускной способности для таких каналов при 

стремлении отношения сигнал-шум (С/Ш) к бесконечно большой величине [396, 

с.1009]. Последнее возможно или при отсутствии шумов, или при мощности 

сигнала, стремящейся к бесконечно большой величине при фиксированной 

мощности шума. Там же им в явном виде было указано, что выражения для оценки 

пропускной способности, полученные в работах [388,389], К.Э. Шенноном 

[388,389], могут быть применены только для систем передачи информации, когда 

КЧХ таких каналов соответствуют идеальному фильтру низких частота, с 

прямоугольной АЧХ, или фильтру с ФЧХ линейно зависящей от частоты [396, 

с.1007]. При этом аналитические выражения, позволяющие оценить пропускную 

способность в ЧСКС с МСИ, были получены Э.Д. Санде для сигналов с импульсно-

кодовой модуляцией.  

Корректность полученных результатов Э.Д. Санде для рассматриваемого 

класса сигналов была подтверждена И.А. Овсеевичем и М.С. Пинскером в работе 

[167]1, опубликованной в 1958 г. В работе получены оценки пропускной 

способности некоторых реальных каналов (в том числе и при фиксированных 

параметрах канала) при наличии МСИ, обусловленных их частотной 

селективностью.  

В то же время необходимо отметить ограничения метода, который был 

использован в работе [167]. Так авторы [167, с.16] указывают, что «вместе с тем, 

эти оценки продолжают оставаться достаточно эффективными и при сравнительно 

больших параметрических воздействиях, лишь бы аддитивный в канале шум не 

был слишком малым». В противном случае – «в случае исчезающего малого шума, 

как следует из работы В.И. Сифорова [5]2, при параметрическом эффекте как 

угодно большом, но с шириной спектра, меньшей передаваемой полосы сигнала, 

пропускная способность канала может неограниченно возрастать». Поскольку, в 

 
1 Непосредственно работа [167], является продолжением работы [166]. В работе [166] представлен метод оценки 
пропускной способности каналов связи, параметры которых являются случайными функциями времени.  
2 Под работой [5] понимается работа [180] из списка литературы данной диссертационной работы 
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случае отсутствия параметрического изменения характеристик канала, влияние на 

спектр, вызванного данным явлением, отсутствует, то это указывает на 

ограничения применимости данного метода [167]. В свою очередь, это ставит 

вопрос о поиске новых подходов по оценке пропускной способности, которые 

позволили бы преодолеть указанные ограничения. 

К результатам такого поиска можно отнести методы, представленные в  

работах [91,196,206,286,301,413,419], позволяющие произвести более точные, по 

мнению авторов, оценки пропускной способности для каналов связи с МСИ. 

Однако данные методы обладают тем же самым недостатком, который был отмечен 

выше: стремлением к бесконечно большой величине пропускной способности при 

уменьшении мощности шума до нуля. При этом представленные ограничения на 

применение самих методов носят качественный характер, что не позволяет 

аналитически оценить корректность получаемых с их помощью результатов для 

каждого конкретного случая1. 

В качестве следующего этапа развития можно отметить работу [261]. В ней 

представлена теорема, в которой показано, что для непрерывного канала связи с 

памятью, у которого КЧХ задается в виде дробно рациональной функции 

(теорема 1, [261]), пропускная способность ограничена при стремлении отношения 

сигнал-шум к бесконечно большой величине, при условии, что мощность шума не 

равна нулю. Также «из теоремы 1, следует, что большие значения отношения 

сигнал-шум не обязательно означают большие значения количества информации, 

оцениваемые в натах, переносимые одним канальным символом, а также, что 

большие значения сигнал-шум не означают сигнальные созвездия большой 

размерности»2.  

Этап развития, определяющий уровень современного развития теории 

информации, соответствует тому, что оценка пропускной способности при наличии 

 
1 Имеется в виду значения мощности шума или соотношения сигнал-шум, при котором результаты будут все еще 
корректными. 
2 «From Theorem 1 we conclude that high SNR does not necessarily imply high nats per channel use, and that high SNR 
does not imply a large constellation size». [261, c.1065] 
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МСИ производится с учётом конкретной процедуры обработки принимаемого 

сигнала и решающего правила в приемнике. 

Так, для дискретных по времени каналов с памятью решение данной задачи 

было получено Ш. Шамаем [386, 387]. В этих работах представлены решения по 

оценке пропускной способности для АИМ-сигналов при использовании 

оптимального метода приема (на основе использования дискретного обеляющего 

согласованного фильтра – на англ. sampled-whitened matched filter и МАВ) и 

субоптимальных подходов к обработке сигналов с МСИ (ЭОСР, ЭОСР по 

критерию минимизации среднеквадратичной ошибки). Авторы указывают, что 

разработанный ими метод оценки пропускной способности, после 

соответствующего преобразования, можно применить для КАМ-сигналов [386]. К 

данному утверждению можно отнестись скептически, поскольку в работе [255] 

говориться об обратном, что также подтверждается результатами численного 

моделирования для бинарных сигналов в работе [386]. Это же самое можно 

утверждать относительно возможности по адаптации результатов, полученных в 

работе [387], на случай использования КАМ-сигналов, поскольку эти результаты 

получены за счёт применения метода, представленного Ш. Шамаем в работе [386]. 

Дальнейшее развитие методов оценки пропускной способности в каналах с 

памятью на основе оценок информационных скоростей для АИМ-сигналов можно 

найти в работах [255, 256, 361, 406, 412]. 

Так в работе [255] представлен численный метод, позволяющий оценить 

пропускную способность бинарного канала с памятью на основе оценок 

информационных скоростей, когда распределение вероятностей появления 

символов в информационной последовательности может быть равновероятным, 

так и отличным от него. Развитие метода [255] можно обнаружить в работе [256] 

для каналов, у которых канальный алфавит представляет непрерывное множество 

значений. Метод оценки пропускной способности при эргодических источниках 

информации, питающих эргодический стационарный канал, можно обнаружить в 

работе [361], когда на выходе канала процессы также будут эргодическими. 
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Получение результатов оценки пропускной способности, при использовании 

указанных выше работ для каналов связи с конечной памятью, в том числе и с 

обратной связью, и для каналов с искажениями шума линейной избирательной 

системой, представлены в работе [412]. При этом, в работе [406] представлен уже 

обобщенный алгоритм Блахута-Аримото для дискретных каналов с памятью. 

Несмотря на значимость перечисленных работ [255, 256, 361, 406, 412], в 

общем случае можно привести следующие особенности, которые не позволяют их 

применить для современных РСПИ, в которых используются ФМн-n- и АФМн-N-

сигналы: 

 При работе в условиях МСИ, то есть в динамическом режиме, которые вызваны 

частотно - селективными свойствами составного радиоканала (передаточные 

характеристики линейного тракта и среды распространения), процесс, 

наблюдаемый на выходе канала, в общем случае является нестационарным 

процессом и преобразуется в циклостационарный процесс при определенных 

условиях, что следует из совместного анализа работ [43,62,63,66,177,285,369]. 

 Вычислительная сложность оптимальных алгоритмов приема сигналов в 

условиях МСИ, реализующих корреляционную обработку, возрастает по 

экспоненциальному закону с увеличением числа интерферируемых символов [162, 

367], то есть, как 1Gn   или 1GN  , где G – память канала, что особенно ярко выражено 

для передачи информации со скоростью выше скорости Найквиста. 

Субоптимальные методы приема, реализующие канальное выравнивание не 

удовлетворяют требованиям, предъявляемым к ним при приеме сильных МСИ 

(рассмотрено ранее в данной главе). 

Последними работами в области оценки пропускной способности и 

способами её достижения являются работы научной школы проф. А.К. Цыцулина 

и Л.И. Хромова [67,203–205,207–210]. Ими был предложен новый принцип 

равновесного согласования в теории информации, обеспечивающий возможность 

поиск триад параметров, необходимый для согласования пары «источник-фильтр» 

для достижение пропускной способности [203]. В дальнейшем данный принцип 
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был развит, с точки зрения его практического применения в работах [67,207,208] 

для дискретных, непрерывных систем связи и систем связи с непрерывным 

источником и дискретным каналом, при этом оставляя вопрос решения данной 

задачи для дискретного источника и непрерывного канала открытым1. Решение по 

созданию кодеров для дискретных, непрерывных систем связи и систем связи с 

непрерывным источником и дискретным каналом представлены в работе [208]. 

Построение теории линейного кодирования зашумленных сигналов для 

непрерывных систем изложено в работе [207]. Получение ряда новых результатов 

для непрерывных систем в том числе по построению новых фильтров-кодеров и 

доказательство множественности решений уравнения связи для непрерывных 

систем связи представлено в работе [209]. А детальный обзор результатов по 

развитию теории информации научной школой проф. А.К. Цыцулина и Л.И. 

Хромов приведено в работах [210,204,205]. 

В заключении данного аналитического обзора по методам оценки 

пропускной способности в ЧСКС с МСИ необходимо отметить следующее:  

1) Рассмотренные в разделе альтернативные методы оценки пропускной 

способности применительно к РСПИ ППИ, использующим ФМн-n- или АФМн-n-

сигналы, без учета разрешающего времени, имеют ограниченное применение. В 

результате это приводит к необходимости развития идей, изложенных в работе 

[75], применительно к указанному классу РСПИ ППИ. 

2) Относительно малое количество работ по оценке каналов связи с памятью, 

в частности дискретный источник – непрерывный канал, обусловленных его 

частотной селективностью, за весь период существования математической теории 

связи, связано с большой сложностью исследования таких каналов, что следует из 

мнения C. Янга, которое изложено в работе [412]. Корректность данного мнения 

находит подтверждение в обзорной статье C. Верду [405] по математической 

теории связи и теории информации. 

 
1 Решение данной задачи для данного класса систем представлено в данной диссертационной работе 
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1.5 Обзор исследований и методов для анализа переходных процессов в 

линейных системах с сосредоточенными параметрами [139] 

Для повышения пропускной способности фазовых РСПИ ППИ требуется 

осуществить выбор наиболее подходящего метода анализа переходных процессов, 

в линейных избирательных системах и его развитие применительно к 

рассматриваемым в данной работе сигналам для проведения модельных 

исследований, которые позволят выявить новые требуемые для этого общие 

свойств и явления. 

Анализ переходных процессов в указанных выше системах сопряжен с 

решением линейных дифференциальных уравнений, для чего используются 

следующие основные классы методов: 

1. Классический метод, его рассмотрению посвящено значительное число работ, 

среди которых можно отметить Л.Э. Эльсгольца [222], В.И. Смирнова [183], 

Л.С. Понтрягина [171], Л. Шварца [215]; 

2. Метод, основанный на использовании операционного исчисления, рассмотрен в 

работах А.И. Лурье [147], В.А. Диткина и А.П. Прудникова [49], М.И. Конторовича 

[95], Г. Деча [48]; 

3. Метод интеграла Фурье (спектральный метод) рассмотрен в работах 

К.Черри  [211], Л.А. Мееровича и Л.Г. Зелинченко [155], Г.Е. Пухова [173], 

А.М.  Заездного [59], А.А. Харкевича [200], В.И. Сифорова [182]; 

4. Метод медленно меняющихся амплитуд рассмотрен в работах 

Л.И.  Мандельштама и Н.Д.  Папалекси [152], Д.В. Агеева и Ю.Б. Кобзарева [2], 

А.Н. Щукина [219], С.И. Евтянова [54], И.С. Гоноровского [40],  

С.И. Баскакова   [14]. 

Ретроспективный обзор указанных классов методов для анализа переходных 

процессов в линейных избирательных системах представлен в данном разделе. 

Классический метод применяется достаточно редко для анализа переходных 

процессов, а история современной теории переходных процессов в линейных 
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системах основана на применении преобразований Фурье и Лапласа и развита на 

базе операционного исчисления. Основные идеи операционного исчисления были 

впервые изложены в 1862 г. русским математиком М. Е. Ващенко - Захарченко [26], 

а его применение к решению задач электротехники было представлено 

О.  Хэвисайдом [299]  в 1892 – 1893 гг. Однако полученные результаты не были 

подкреплены математическими доказательствами. Решение данного вопроса 

можно обнаружить в работах Т. Бромвича [267,268,269], Б. Ван-дер-Поля 

[402,403,404], Д. Карсона [81]. При этом в [81] рассмотрено приложение 

операционного исчисления к задачам электротехники и распространению 

телеграфных сигналов через длинные линии. 

Строгое доказательство операторного метода Хэвисайда при помощи 

контурных интегралов Мелина-Римана представлено в работе А.М. Эфроса и 

А.М. Данилевского [223]. В работе также приведен ряд примеров применения 

операционного решения для задач анализа переходных процессов, вызванных 

включением постоянного напряжения и радиоскачка на входе многозвенного 

полосового фильтра (ПФ), фильтра высоких и низких частот (ФВЧ и ФНЧ, 

соответственно), и в искусственных линиях задержки. К работам того же периода 

практической направленности в данной области можно отнести работы 

М.Ю. Юрьева [224], К.А. Круга [101], М.И. Конторовича [94]. 

Дальнейшее развитие теории переходных процессов в радиотехнике связано 

с особенностью избирательных колебательных цепей и характером 

высокочастотных сигналов с «медленно» меняющимися огибающими.  В работе 

[23] Б. Ван-дер-Поль предложил заменить исходное дифференциальное уравнение 

системой дифференциальных уравнений для медленно меняющихся амплитуды и 

фазы для анализа процессов установления. Данный метод в дальнейшем был 

теоретически обоснован и углублен Л.И. Мандельштамом и Н.Д. Папалекси [152]. 

Они дали его строгое обоснование, ввели понятие укороченных 

дифференциальных уравнений для медленно меняющихся амплитуд, чей порядок 
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ниже порядка исходного дифференциального уравнения, а, следовательно, найти 

его решение проще. 

Первая работа, в которой представлено применение метода 

Б.  Ван- дер  Поля  [23] к исследованию процессов установления избирательных 

системах является работа Д.В. Агеева и Ю.Б. Кобзарева [2]. Вариация метода 

Б.  Ван-дер-Поля также представлена в работе А.Н. Щукина [219], в виде нового 

метода. В данных работах был произведен анализ переходных процессов в 

резонансных и полосовых усилителях. 

В основополагающей работе С.И. Евтянова [54] представлено всестороннее 

развитие метода медленно меняющихся амплитуд Б. Ван-дер-Поля [23], 

основанное на использовании приближенных символических уравнений. В работе 

сформулированы общие правила получения данных уравнений и предложен 

специальный математический аппарат для вычисления процессов установления в 

избирательных четырехполюсниках. Там же представлено большое число решений 

для переходных процессов в избирательных системах. Рассмотрены вопросы 

установления огибающей отклика при подаче на вход узкополосной линейной 

системы (УЛС)1 единичного ступенчатого воздействия, радиоскачка и линейно 

нарастающего напряжения. Уделено внимание вопросу анализу свойств 

установления огибающей отклика при воздействии радиоскачка в условиях 

наличия расстройки по частоте. В качестве УЛС С.И. Евтянов использует n-

каскадный резонансный усилитель, полосовой фильтр, звенья которого являются 

фильтрами k-типа, фильтр, построенный на каскадах из двух связанных контуров с 

различными вариантами включений и трехконтурный фильтр с двумя связанными 

контурами. В работе [54] также произведен анализ и определены искажения 

огибающей радиоимпульсов с прямоугольной и треугольной формами при их 

 
1 Учитывая результаты, приведенные в работах [14,42,54,116] можем заключить, что под УЛС следует понимать 
фильтры, у которых отношение средней частоты к полосе пропускания составляет не менее 15. Таким образом, 
согласно мнению И.С. Гоноровского [42, с.72-74, с.184], их можно применять к обработке широкополосных 
сигналов, которые можно рассматривать как узкополосный процесс,  поскольку занимаемая ими полоса частот также 
мала по сравнению с несущей частотой. 
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прохождении через некоторые из рассмотренных автором УЛС. С.И. Евтяновым 

рассмотрена возможность применения разработанного им метода для анализа 

переходных процессов, вызванных скачком фазы при отсутствии расстройки по 

частоте и при скачке частоты гармонического колебания. 

Развитие применения операционного метода в электрических цепях нашло 

свое отражение в работе М.И. Конторовича [95] и Э. Вебера [27]. Так в работе [95] 

рассмотрено применение операционного метода для анализа переходных 

процессов на примерах колебательного контура и двух связанных RL контуров при 

единичном ступенчатом воздействии и радиоскачке, в работе [27] также было 

рассмотрено решение схожих задач. 

В зарубежной научной литературе того периода необходимо отметить работу 

М.Ф. Гарднера и Дж. Бернса [36], в которой содержится систематическое 

изложение метода преобразования Лапласа, лежащего в основе операторного 

метода, и практических правил его использования в применении к широкому 

классу задач из области механики, теории регулирования, электротехники. 

Последующее развитие операционного исчисления основано на применении 

контурных интегралов. Так в работе Ф.В. Лукина [146] предложено их применение 

к изучению переходных процессов в линейных элементах радиотехнических 

устройств и рассмотрено установление амплитуды сигнала при импульсном 

воздействии. 

Среди спектральных методов того времени, используемых для анализа 

переходных процессов, можно выделить методы П.К. Акульшина [4,175] и 

В.В.  Солодовникова [185,186]. 

Метод  П.К. Акульшина [4,175] был разработан для анализа установления 

огибающей в линейных системах при воздействии пачек радиоимпульсов и 

основан на замене интеграла Фурье его рядом. Ограничение метода заключается в 

необходимости обеспечения заданного уровня скважности для обеспечения 

нарастания величины тока до величины установившегося режима (90-95%) и его 

уменьшения практически до нуля (10-5%). 
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Метод В.В. Солодовникова [185,186] был разработан для анализа систем 

автоматического управления и заключается в кусочно-линейной аппроксимации 

вещественной частотной характеристики замкнутой системы, с последующим 

представлением площади, ограниченной аппроксимирующей кривой, суммой 

площадей элементарных прямоугольных трапеций. Недостаток метода – большое 

число вычислений, необходимость использования специальных таблиц и 

зависимость точности получаемых результатов от числа трапеций. 

Результаты работ данного периода по анализу переходных процессов в 

линейных системах были обобщены И.И. Теумином в виде специализированного 

справочника [191]. В нём представлен материал по применению классического, 

спектрального, операторного методов, и метода медленно меняющихся амплитуд 

С.И. Евтянова [54] к задачам анализа переходных процессов в линейных цепях с 

сосредоточенными и распределенными параметрами. При этом последнему из 

перечисленных методов уделено особое внимание – новые результаты, 

представленные в виде выражений для огибающей отклика на радиоскачок для 

УЛС. При этом необходимо отметить, что во всех перечисленных случаях 

рассмотрены только вопросы, связанные с установлением огибающей. 

Решению аналогичных задач так же посвящены работы С.Г.  Гинзбурга [37], 

В.А. Котельникова и  А.М. Николаева [99]. 

Значительный интерес представляет работа И.С. Гоноровского [40], в ней 

академиком Ю.Б. Кобзыревым было отмечено, что автором “развивается 

оригинальная трактовка метода медленно меняющихся амплитуд, отличающаяся 

стройностью и законченностью” [40, с.3-4]. В данной работе также применен 

способ А.И. Лурье [147] для нахождения решений дифференциальных уравнений с 

периодической правой частью. С практической точки зрения это соответствует 

анализу переходных процессов, вызванных воздействием периодической 

последовательности сигналов на линейную систему. Этот метод был применен к 

анализу переходных процессов, вызванных прохождением последовательности 

видеоимпульсов с пилообразной, прямоугольной формой через апериодический 
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усилитель, а также к задачам анализа переходных процессов, возникающих при 

умножении частоты, и при исследовании работы автогенератора.  

Там же, для исследования прохождения частотно-модулированных 

колебаний через линейные системы, И.С. Гоноровским представлен «метод 

аналитического продолжения», основанный на разложении коэффициента 

передачи цепи по степеням расстройки. Решение аналогичных вопросов нашло 

свое отражение в периодических научных изданиях, в виде работ 

И.С. Гоноровского [38],  И.Т. Турбовича [192]. 

В периодической литературе (50-60 г.г. XX века) [13, 33, 225, 102, 39] 

значительное внимание было уделено прохождению видеоимпульсов различной 

формы через RL- и RLC- цепи. При этом наиболее полно данный вопрос изложен 

в книге Г.И. Атабекова [7].  

Развитию спектрального метода анализа переходных процессов в тот период 

времени посвящены работы Г.В. Добровольского [50], К. Черри [211], 

А.М. Заездного [59].  В работах [50,211] применен спектральный метод совместно 

с методом ортогональных составляющих, который был разработан Г. Найквистом 

и К. Пелегером [355] применительно к сигналам с однополосной модуляцией, и в 

дальнейшем этот метод был описан в монографии Г. Картьяну  [82].  

В своей монографии Г.В. Добровольским [50] предложен метод анализа 

переходных процессов в линейных системах с использованием вторичных 

параметров четырехполюсника (затухание и фазовое смещение). Недостатком 

метода является то, что амплитудно-частотные и фазочастотные характеристики 

канала связи аппроксимируются кусочно-линейным способом, что не позволяет его 

использовать для фазовых систем [66]. В работе [50] автором исследовано влияние 

формы амплитудно-частотных и фазочастотных характеристик каналов связи для 

наиболее часто встречающихся на практике частотных характеристик на процессы 

установления импульсов постоянного и переменного тока. Также рассмотрены 

искажения, вызванные несимметричным ограничением спектра передаваемого 
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радиосигнала и МСИ для сигналов с амплитудной манипуляцией, обусловленных 

частотно селективными свойствами канала связи.  

В монографии [211] K. Черри представлено широкое обсуждение каналов с 

асимметричными боковыми полосами и протекающих в них переходных процессов 

при воздействии на них однотонального амплитудно-модулированного колебания 

и сигналов с амплитудно-импульсной модуляцией. В работе [211] представлен 

метод анализа переходных процессов, основанный на явлениях отражения в цепях 

с использованием частотных характеристик установившегося режима. Метод 

может быть применен как к цепям с сосредоточенными, так и распределенными 

параметрами. Взятое не в основном значении, явление электрического отражения 

для анализа переходных процессов является средством оценки искажения сигнала 

по внешнему виду частотных характеристик. К недостаткам данного метода, 

согласно замечаниям автора, можно отнести то, что метод обеспечивает тем точнее 

результаты, чем лучше выполняется условие линейности фазовой характеристики. 

Точные и приближенные методы гармонического синтеза применительно к 

задачам радиотехники изложены в работе А.М. Заездного [59]. В работе данные 

методы были применены к одной из задач радиотехники - к анализу переходных 

процессов в линейных системах и продемонстрированы значительным числом 

примеров, в которые вошли как апериодические, так и колебательные системы. В 

качестве сигналов были выбраны последовательности видеоимпульсов различных 

форм со скважностью, радиоимпульсы с прямоугольной огибающей при наличии 

скважности, модулируемые по амплитуде, по фазе, по частоте. Автором для 

решения задач по переходным процессам, применительно к спектральному методу, 

был развит метод С.И. Евтянова [54], который заключался в сведении УЛС к двум 

апериодическим системам. 

Своеобразный приближенный метод анализа переходных процессов в 

линейных цепях, основанный на операционном исчислении, представлен в работе 

А. Д. Артыма [6]. Метод был продемонстрирован на примере процессов 

установления, вызванных подачей δ-импульса для определения импульсной 
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характеристики и при подаче радиоскачка в отсутствии расстройки по частоте на 

вход фильтра из двух симметрично расстроенных колебательных контуров. В 

результате были получены соотношения, описывающие поведение огибающей и 

мгновенной фазы. Однако, применение данного метода для обобщенного анализа 

переходных процессов затруднено.  

Расширение области применения операторного метода было представлено в 

монографии А.С. Розенфельда и Б.И. Яхинсона [176]. Так, в ней он был расширен 

на решение задач анализа переходных процессов в избирательных системах с 

начальными ненулевыми условиями, определяющие запасенную энергию в их 

элементах, исследованию линейных цепей в режиме многократных переключений, 

вызванных особенностями изменения параметров потребителей, параметрами 

источников энергии, изменениями структуры самой схемы. Достижение данных 

результатов было осуществлено за счёт строгой методики применения 

обобщенных функций и преобразования Лапласа с расширенным нижним 

пределом. 

Среди приближенных методов, отличных от ранее перечисленных классов 

методов (классический, спектральный, операторный, метод медленно меняющихся 

амплитуд), которые внесли вклад в исследование переходных процессов в 

линейных системах, можно отметить: 1) метод моментов; он был использован  

Н. Ахиезером и М. Крейном [9], И.Г. Мамонкиным [151] для анализа переходных 

процессов в импульсных схемах при воздействии импульсов постоянного тока, а 

В. Элмором [221,278] для анализа параметров переходных процессов в 

многокаскадных широкополосных усилителях. В дальнейшем метод моментов был 

развит в работах Л.А. Мееровича и Г.П. Тартаковского  [153,154]; 2) близкие 

аппроксиматические методы анализа переходных процессов представлены в 

работах С.Я. Щаца [213,214] и Б.Н. Файзулаева [193]; 3) ряд методов анализа 

переходных процессов в линейных системах также описан в работах 

Г.К. Гаврилова [35] и О.Б. Лурье [148].  
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Каждый из упомянутых выше методов, согласно Я.С. Ицхоки [79] (кроме 

метода моментов, являющегося универсальным), предназначен для решения задач 

определенного узкого типа. Так, например, аппроксиматический метод применим 

для анализа процессов, содержащих одну резко выделяющуюся «медленную» и ряд 

«быстрых» составляющих процесса. Напротив, метод «эталонных функций» [35] 

эффективен при близости корней характеристического уравнения системы. Однако 

все указанные выше методы применяются при анализе только монотонно 

изменяющихся процессов.  Хотя, в работе Л.А. Мееровича [154] было показано, что 

при представлении немонотонного процесса суммой экспоненциальных функций, 

можно расширить применение метода моментов. Но, согласно работе [79], данный 

метод практически не применим для анализа существенно колебательных 

процессов. Значительные методические трудности при анализе колебательных 

процессов возникают и при использовании метода, изложенного в работе [148]. 

Устранение указанных недостатков в перечисленных выше приближенных 

методах исследования переходных процессов было произведено в работе 

Я.С. Ицхоки [79], в которой автор предложил разработанный им метод для поиска 

переходной характеристики линейной системы. Однако применение данного 

метода для анализа переходных процессов при воздействии импульсных 

радиосигналов в УЛС предусмотрено не было. 

Создание современных методов анализа переходных процессов в 

избирательных линейных системах при воздействии на них радиосигналов 

сопряжено с использованием аналитического сигнала (АС), который обеспечивает 

однозначную связь между амплитудой, фазой и частотой радиосигнала [284]. 

Методы, анализа переходных процессов, которые его используют, представлены в 

работах И.Д. Золотарева [62,63] и И.С. Гоноровского [42]. 

Так в работах И.Д. Золотарева [62,63] представлен метод анализа переходных 

процессов, построенный на основе АС с применением быстрого обратного 

преобразования Лапласа (БОПЛ) [62, с.8-10; 63, с.146-148]. Разработанный 

И.Д.  Золотаревым метод анализа был применен к решению следующих задач: 
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I. К анализу переходных процессов, вызванных прохождением одиночных 

радиоимпульсов с различными формами огибающих через однокаскадный и n-

каскадный резонансный фильтр и избирательный фильтр на двух симметрично 

расстроенных контурах;  

II. К анализу переходных процессов, вызванных переключением амплитуды, 

фазы, частоты радиосигнала при наличии и отсутствии расстройки по частоте для 

n-каскадного резонансного усилителя и фильтра на двух расстроенных контурах.  

В дальнейшем результаты работ [62,63] вошли в монографию [66] 

И.Д. Золоторева и Я.Э. Миллера (2010 г.), совместно с работами   

[64,65,158,159,415–418]. В работе [66] представлен метод анализа переходного 

процесса в избирательных трактах РТС, использующий БОПЛ и метод 

ортогональных составляющих. Данный метод был применен для анализа 

прохождения одиночных радиоимпульсов с огибающей различной формы через 

избирательные системы и к анализу переходных процессов, вызванных 

прохождением бинарных фазоманипулированных сигналов (изменение фазы 

высокочастотного заполнения производится скачком на π) (ФМн-сигнал) и 

частотно-манипулированных сигналов (ЧМн- сигналов) через данные системы.  

В работе И.С Гоноровского [42] рассмотрен метод, использующий АС, для 

анализа переходных процессов в избирательных линейных цепях с помощью 

спектрального и временного подходов. Применение метода рассмотрено на 

примере прохождения радиоимпульса с прямоугольной огибающей через 

одиночный колебательный контур при расстройке по частоте. Также в работе для 

бинарных ЧМн- и ФМн- сигналов с прямоугольной огибающей рассмотрены 

переходные процессы на выходе настроенного одиночного колебательного контура 

(РФ). 

Однако, в работе И.Д. Золотарева и Я.Э Миллера [66] было также показано, 

что использование АС имеет ряд недостатков. Так, в работе [66] были 

«рассмотрены причины, приводящие к неверному определению АФЧ (АФЧ – 

амплитуда фаза частота, прим. от автора) через АС, впервые рассмотрен дефект 
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нахождения АФЧ через АС для произвольного вида модуляции исследуемого 

радиосигнала» [66, стр.131]. «В этой связи в первую очередь следует отказаться от 

АС и построить новую модель КС (КС – комплексный сигнал, прим от автора), 

позволяющую корректно решить проблему. При этом должна обеспечиваться 

адекватность найденных огибающих и фазы радиосигнала их физическому 

содержанию» [66, стр.136]. Вышеизложенное мнение находит свое подтверждение 

в работах А.Г. Ильина, Г.И. Ильина [73,74] и В.К. Игнатьева, А.В. Никитина  [72]. 

С учётом вышеизложенного а также учитывая сравнительный анализ, 

проведенный в работах М.Ф. Гарднера и Дж. Бернса [36],  Г.Е. Пухова [173], 

М.И. Конторовича [95], Л.А. Мееровича и Л.Г. Зелинченко [155], Г. Деча [48], 

Г.И. Атабекова [8], оценку основных классов методов, используемых для анализа 

переходных процессов в линейных избирательных системах, можно представить 

следующим образом, в том числе для фазовых систем: 

1. Классический метод анализа переходных процессов применим для 

сравнительно простых схем. Его использование сводится к решению 

дифференциальных уравнений и определению постоянных интегрирования, при 

этом сложность их определения возрастает с увеличением порядка 

дифференциального уравнения, описывающего систему, делая в ряде случаев 

объем необходимых математических преобразований слишком большим и 

громоздким, не позволяющим получить конечные результаты. 

2. Спектральный метод, хотя и обеспечивает простоту решения при 

получении результата анализа переходного процесса, однако, существенным его 

недостатком является то, что форма полученного решения в ряде случаев неудобна, 

так как имеет вид бесконечной суммы спектральных составляющих. При этом 

оказывается, что суммирование спектральных составляющих аналитическим путем 

либо весьма затруднительно, либо не приводит к известным функциям. 

3. Операторный метод изначально является наилучшим подходом для 

решения задач, связанных с переходными процессами, поскольку обеспечивает 

рациональный подход к решению дифференциальных уравнений.  Его большим 
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достоинством является возможность в большинстве случаев обойти трудности, 

связанные с процессом интегрирования, встречающиеся при применении 

спектрального метода.   

Следует, однако, отметить, что применение методов операционного 

исчисления для решения конкретных задач по переходным процессам в 

радиотехнических системах обычно или не позволяет сразу получить искомые 

решения из-за сложности исходных уравнений, или полученные решения 

малопригодны для технического расчета. Это подтверждается мнением 

Я.С. Ицхоки, изложенного в работе [79, с.5]: «при анализе переходных процессов 

в сложных линейных цепях приходится находить решения дифференциальных 

уравнений высоких порядков. Независимо от трудностей получения такого 

решения громоздкий результат строгого анализа плохо обозрим и неудобен для 

технических расчетов». Вышесказанное особенно актуально для колебательных 

цепей.  

4.  Метод медленно меняющихся амплитуд C.И. Евтянова [54] обладает 

следующими достоинствами, которые делают его наилучшим выбором для анализа 

переходных процессов в линейных избирательных системах, обусловленных 

воздействием на них ФМн-n- и АФМн-N-сигналов:  

а) Строгое математическое обоснование возможности применения метода 

медленно меняющихся амплитуд к анализу переходных процессов в линейных 

избирательных системах, вызванных скачкообразным изменением информативных 

параметров радиоколебания, таких как амплитуда, фаза, частота гармонического 

колебания и обоснованием однозначности определения параметров комплексной 

амплитуды, определяющей результаты переходного процесса на выходе линейной 

избирательной системы. Это следует из работ И.С. Гоноровского [40], 

А.М. Заездного [59; 58, с.142]. Простота получаемых аналитических решений. 

б) Развитие метода в рамках научной школы C.И. Евтянова, применительно 

к полиномиальным фильтрам [18] и его последующее обобщение в виде «метода 

укороченных операторных уравнений» [19]. 
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в) Высокая точность при анализе переходного процесса на выходе УЛС, 

вызванного скачком фазы и амплитуды гармонического колебания (элементов 

ФМн-n- и АФМн-N-сигналов), в том числе при наличии расстройки по частоте с 

использованием подхода, изложенного в работе [116]. Так, погрешность между 

результатами, полученными на базе метода медленно меняющихся амплитуд и 

подхода в [116,117] и моделями, реализованными в Matlab, не превосходит по 

информативным параметрам 1% и 0,6% при отношении средней частоты УЛС к его 

результирующей полосе пропускания, равно 15 и 25, соответственно. 

В наглядной форме, полученные выше результаты представлены в 

таблице  1.4 
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1.6 Обзор исследований, посвященных переходным процессам, вызванных 

скачком фазы и амплитуды гармонического колебания 

Для определения подходов к повышению удельной пропускной способности 

требуется произвести анализ переходных процессов, вызванных прохождением 

ФМн-n- и АФМн-N-сигналов по каналу связи, описываемого эквивалентным ПФ. 

При этом, для получения предварительных результатов, целесообразно 

рассмотреть вопросы, связанные с процессом установления огибающей и 

мгновенной фазы гармонического колебания на выходе УЛС, при скачках 

амплитуды и фазы гармонического на её входе. Данный анализ необходимо 

производить с учётом дестабилизирующих факторов, таких как расстройка по 

частоте.  

В данном разделе будут рассмотрены полученные ранее результаты в 

области исследования такого типа переходных процессов. При этом следует 

учитывать, что анализу переходного процесса, вызванного скачком фазы 

гармонического колебания в УЛС, в общедоступной научной литературе уделено 

ограниченное внимание, а сами результаты в большей части носят частный 

характер. В то же время исследованию переходных процессов, вызванных 

одновременным скачком амплитуды и фазы гармонического колебания, в 

известной автору литературе вообще не уделено какого-либо внимания. 

К числу работ, в которых произведен анализ переходных процессов, 

вызванный скачком фазы, относятся исследования С.И. Евтянова [54], 

Н.В. Таланиной [187], И.Д. Золотарева [66], С.И. Баскакова [14], И.С. Гоноровского 

[42]. 

В работе С.И. Евтянова [54] рассмотрен анализ переходных процессов при 

скачке фазы и отсутствии расстройки по частоте в общей форме. С.И. Евтяновым 

представлено выражение, описывающие поведение огибающей, и уравнение, 

определяющее поведение мгновенной фазы. Однако из представленного уравнения 

не следует однозначного описания динамики изменения мгновенной фазы по 
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четвертям комплексной плоскости. Также автором не дано представление 

переходного процесса в форме квазигармонического колебания с учётом 

вносимого УЛС постоянного фазового сдвига. В результате это не позволяет 

адекватно учитывать динамику установления мгновенной фазы и постоянный 

фазовый сдвиг при создании алгоритма работы решающего устройства.  

В работе Н.В. Таланиной [187] был предложен анализ переходного процесса, 

вызванного только скачком фазы или только скачком амплитуды гармонического 

сигнала в резонансном усилителе. Однако, необходимо отметить, что подход к 

решению данного вопроса не был корректным, что отразилось на полученных 

результатах, которые не соответствуют частным результатам, полученным в 

основополагающих работах [14,54]. 

В работе [42] И.С. Гоноровского рассмотрен частный случай анализа 

переходного процесса на выходе колебательного контура, вызванного 

прохождением двоичного ФМн-сигнала с прямоугольной огибающей, у которого 

фаза колебания скачком изменяется на π. 

С.И. Баскаковым в работе [14] с помощью метода медленно меняющихся 

амплитуд выполнен анализ переходного процесса на выходе настроенного 

одиночного колебательного контура, вызванного скачком фазы гармонического 

колебания на его входе. При исследовании переходного процесса значение 

фазового скачка изменялось в диапазоне от 0 до π. Однако, анализ переходного 

процесса произведен недостаточно полно, поскольку полученное выражение для 

мгновенной фазы не учитывает её изменения по четвертям комплексной плоскости. 

Этот факт отразился на результатах, которые отражены в виде зависимостей для 

мгновенной фазы при больших значениях скачков фазы (в диапазоне от 90  

до  180  ) (см. рис. 9.10 в [14]). Кроме того, автором не рассмотрен вопрос о 

динамике изменения огибающей и мгновенной фазы при скачках фазы в диапазоне 

от 180° до 360°. А поведение огибающей продемонстрировано только для двух 

частных случаев 90  и 180 . 
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В монографии И.Д. Золотарева и Я.Э. Миллера [66] рассмотрены переходные 

процессы в линейных избирательных системах при скачке фазы на 180 , вызванных 

прохождением ФМн-сигнала через одиночный, n-каскадный резонансный 

усилитель и трехконтурный фильтр. Таким образом, из вышесказанного следует, 

что в работе [66] рассмотрены частные случаи анализа переходных процессов при 

скачках фазы.  

Таким образом, из анализа вышеуказанных работ [14, 42, 54, 66, 187] следует, 

что в них не рассмотрен вопрос поведения мгновенной фазы по четвертям 

комплексной плоскости, что необходимо для создания корректного алгоритма 

работы решающего устройства в приемнике рассматриваемого класса фазовых 

РСПИ, работающих при сильных МСИ.  

Кроме того, в перечисленных выше работах не рассматривались время 

достижения огибающей своего минимального значения от значений фазового 

скачка, что необходимо учитывать при проектировании РСПИ, поскольку он 

характеризует jitter (англ. jitter — фазовое дрожание цифрового сигнала). 

Таким образом, еще раз можно подчеркнуть, что число работ, посвященных 

анализу переходных процессов данного типа не так велико, а результаты 

проведенных в них исследований или носят частный характер, или обладают рядом 

недостатков, которые можно сформулировать следующим образом: 

1. отсутствует описание наблюдаемого переходного процесса в виде 

квазигармонического колебания, с учетом вносимых УЛС постоянных фазовых 

сдвигов и расстроек по частоте; 

2. отсутствует анализ динамики мгновенной фазы, с учетом её изменения по 

четвертям комплексной плоскости; 

3. отсутствуют зависимости временных параметров переходных процессов при 

произвольных значениях фазового скачка в широком диапазоне его значений. 

В результате возникает необходимость в развитии метода анализа 

переходного процесса С.И. Евтянова в виде нового подхода с целью анализа 

переходного процесса, вызванного скачком фазы и амплитуды гармонического 
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колебания с учётом возможной расстройки по частоте, для определения новых 

свойств и разработки новых методов, позволяющих повысить удельную 

пропускную способность фазовой РСПИ ППИ, работающей при сильных МСИ. 

ВЫВОДЫ ПО ГЛАВЕ 1 

1. Повышение пропускной способности была и остается одной ключевых 

научных проблем радиотехники и теории связи, которая требует решения при 

создании новых РСПИ. На данный момент ключевым решением данной проблемы 

является необходимость обеспечения корректной работы РСПИ при наличии МСИ, 

обусловленных частотно селективными свойствами реального канала связи.  

Наилучшими свойствами среди РСПИ и возможностями по повышению 

пропускной способности, в том числе и удельной, обладают те из них, в которых 

передача информации происходит последовательно. Несмотря на достаточно 

продолжительный период развития методов приема и обработки сигналов (c 1960-

х по настоящее время), которые используются РСПИ ППИ, они имеют 

существенные проблемы как практического, так и теоретического характера при 

большом алфавите канальных символов, памяти канала и информационных 

скоростях передачи, что отчётливо наблюдается при скоростях передачи 

информации близких к скорости Найквиста и при её превышении. 

2. Преодоление недостатков свойственных фазовым РСПИ ППИ, в которых 

используются существующие методы обработки, можно достичь за счёт развития 

идей о разрешающем времени для ИИС путем создания теории разрешающего 

времени для РСПИ ППИ. Это требует создания новых математических моделей 

частотно-селективных каналов связи, которые учитывают: 

 возможный постоянный частотный сдвиг по частоте относительно средней 

частоты канала, в том числе из-за эффекта Доплера; 
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 ошибки восстановления фазы несущего колебания как наибольшего их 

значения, неизменного в процессе приема информационной посылки; 

  учета ошибок измерений, в том числе и обусловленных флуктуационными 

шумами;  

 набега фазы из малых значений доплеровского расширения частоты; 

 создание более точной процедуры оценки память канала;  

 создание новых, более точных методов оценки пропускной способности 

канала и длительности канального символа (разрешающего времени) с малой 

вычислительной сложностью, необходимой для реализации систем связи в 

условиях реального масштаба времени.  

В итоге создание теории разрешающего времени должно обеспечить 

адаптируемость режимов работы РСПИ ППИ в целом к условиям приёма, наиболее 

полно используя частотно-селективные свойства канала, в том числе за счёт выбора 

скорости передачи и типа сигнального созвездия.  

3. Достоинствами такого подхода, реализуемого в рамках новой теории 

разрешающего времени, является то, что метод используемый при этом метод 

приема относится к классу линейных приемников, имеет низкую вычислительную 

сложность и обеспечивает априорное знание длительности символа в 

информационном канале на приемной стороне, что дополнительно повышает 

качество символьной синхронизации при использовании методов символьной 

синхронизации, разработанных Б.И. Николаевым  [163].  

4. Создание алгоритмов обработки для фазовых РСПИ ППИ и 

соответствующей теории разрешающего времени должно быть произведено для 

декаметровых каналов с ионосферным отражением и метровых радиоканалов с 

эхосигналами и ионосферным рассеянием, как частотно-селективных каналов в 

которых последовательная форма передача информации является основной на 

данный момент. 

5.Повышение пропускной способности за счёт теории разрешающего 

времени для фазовых РСПИ ППИ требует глубокого изучения свойств переходных 
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процессов в линейных избирательных системах и определения новых обобщенных 

свойств и явлений, которые позволяют это сделать. Для этого необходимо развить 

метод медленно меняющихся амплитуд, который позволяет производить такие 

исследования, но обладает следующими недостатками: а) отсутствует описание 

наблюдаемого переходного процесса в виде квазигармонического колебания, с 

учетом вносимых УЛС постоянных фазовых сдвигов и расстроек по частоте; б) 

отсутствует анализ динамики мгновенной фазы, с учетом её изменения по 

четвертям комплексной плоскости; в) отсутствуют зависимости временных 

параметров переходных процессов при произвольных значениях фазового скачка в 

широком диапазоне его значений. 
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Глава 2.  Определение физических и системных свойств и явлений, 

позволяющих повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ на 

основе анализа переходных процессов в узкополосных линейных 

избирательных системах 

С целью определения физических и системных свойств и явлений, 

позволяющих повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ, 

работающих при МСИ в ЧСКС в различных режимах, в том числе при режиме 

«выше скорости Найквиста», требуется выполнить анализ переходного процесса в 

УЛС, вызванного скачком фазы гармонического колебания или одновременным 

скачком амплитуды и фазы гармонического колебания, при изменении скачка фазы 

в широком диапазоне  (от 0° до 360° или от -180° до +180°), с учетом постоянного 

фазового сдвига, вносимого УЛС, и изменения мгновенной фазы по четвертям 

комплексной плоскости. 

Для анализа были выбраны УЛС, удовлетворяющие следующим 

требованиям [105,107,108,129,139]: 1)  результирующие амплитудно- и 

фазочастотная характеристики обладают четной и нечетной симметрией, 

соответственно, относительно средней (резонансной) частоты  УЛС 0 ; 2) 

0 0/ 2 15   , где 02  – результирующая полоса пропускания или полоса 

прозрачности УЛС. Cогласно [54] для указанного типа избирательных систем, если 

настроенная УЛС вносит постоянный фазовый сдвиг 
2

n
   ( n  - число звеньев, 

вносящих сдвиг / 2  ), то симметрия ФЧХ выполняется относительно данного 

постоянного фазового сдвига.  

При демонстрации особенностей процесса установления использовались 

КЧХ резонансного фильтра и полосового фильтра (ПФ), состоящего из звеньев k-

типа, нагруженного на характеристическое сопротивление. 

Выбор данного класса УЛС и относящихся к ним указанных типов фильтров, 

обусловлен результатом анализа работ [12,16,43,50,68,369], из которого следует, 
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что данный класс УЛС наиболее полно отражают ИХ реальных каналов с памятью, 

а данные типы фильтров, можно рассматривать, как предельные случаи реализации 

интересуемых ИХ. 

2.1 Постановка задачи при анализе переходного процесса, вызванного 

скачком фазы гармонического колебания на входе УЛС 

[77,104,105,107,110,111,319,320] 

Задачу анализа переходного процесса, обусловленного скачкообразным 

изменением фазы гармонического колебания при условии отсутствия расстройки 

по частоте с учётом постоянного фазового сдвига, вносимого УЛС, представим 

следующим образом.  

До момента времени  0t   переключение фазы гармонического колебания, 

все переходные процессы считаются законченными, а на входе УЛС действует 

гармоническое колебание   0exp j t a   с единичной амплитудой, частотой 

колебания 0 , совпадающей со средней (резонансной, среднее геометрическое из 

частот среза ПФ и т.д.) частотой УЛС и начальной фазой гармонического 

колебания a. Скачкообразное переключение фазы гармонического колебания 

производится в момент времени  0t   и происходит от значения a до b.  

В силу справедливости принципа суперпозиции для УЛС скачок фазы в 

момент  0t   можно представить, как процесс выключения действующего 

колебания   0exp j t a   и одновременного включения гармонического 

колебания   0exp j t b  . Это можно представить следующим процессом, 

действующим на входе УЛС, 

            вх 0 01 1 exp 1 exps t t j t a t j t b         , (2.1.1) 
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где 1(t) - функция Хэвисайда, определяемая, согласно [176], как 

  
0,  при t < 0;

1
1,   при t > 0.

t


 


 (2.1.2) 

С учётом (2.1.1), ограничений на класс УЛС,  принципа суперпозиции и 

результатов работы [54], результирующе колебание переходного процесса на 

выходе УЛС     0 улсexpH t j t    можно представить следующим образом  

                 0 улс у 0 0 0exp 0 exp 1 exp exp ,H t j t k j t B t ja B t jb        
    (2.1.3) 

где          у у у улс улс0
0 0 exp expk k j k j j


        – укороченный 

коэффициент передачи настроенной УЛС [54];  у 0 1k   согласно [54]; улс  – 

вносимый настроенной УЛС постоянный фазовый сдвиг;      0 у 0B t B t k    - 

функция установления при отсутствии расстройки по частоте, здесь  B t  – 

огибающая отклика настроенной УЛС на радиоскачок [54].  

В данной главе для рассматриваемого класса настроенных УЛС постоянный 

фазовый сдвиг улс , согласно [54], или равен 0, или 
2

n
  , где n  – число секций 

УЛС, которые вносят постоянный фазовый сдвиг, равный / 2 . 

Определим влияние постоянного фазового сдвига, вносимого УЛС, на 

функцию установления, и огибающую отклика на радиоскачкок, рассматривая их 

взаимосвязь с огибающей отклика на единичное ступенчатое воздействие1  A  . 

Так, согласно работе [54], огибающая отклика на радиоскачок для настроенной 

УЛС  B t  определяется следующим выражением 

    0

0

,
2

t

B t A d


     (2.1.4) 

 
1 Определяется из решения укороченных символических уравнений, составленные по правилам, изложенным в 
[54]. 
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При наличии постоянного фазового сдвига, вносимого настроенной УЛС 

улс 2
n

    , огибающую отклика на единичное ступенчатое воздействие  A  , 

согласно [54], можно представить следующим образом      n
jA A


   , а если 

улс 0  , то     A A   .  

С учетом выражения (2.1.4), свойств комплексных чисел [98] и изложенного 

выше, функция установления  0B t  для настроенной УЛС будет иметь вид 
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d d
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0
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2

t

A d


    (2.1.5) 

Из (2.1.5) следует, что функция установления  0B t  в отсутствии расстройки по 

частоте для рассматриваемого класса УЛС является вещественной функцией, а  

когда улс 0  ,  выполняется следующее соотношение    0B t B t  

 

2.2 Переходной процесс, вызванный скачком фазы гармонического 

колебания на входе настроенного резонансного фильтра [77,104,105,110,319] 

В данном разделе выполнен анализ переходного процесса, который вызван 

скачком фазы гармонического колебания в диапазоне от 0° до 360°. В качестве УЛС 

используем резонансный фильтр. Переходной процесс на выходе УЛС представим 

в виде квазигармонического колебания  

  вых 0 улс( ) ( )cos ( )s t H t t t    , (2.2.1) 
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где ( ) ( )H t H t   − физическая огибающая переходного процесса (в дальнейшем 

далее для краткости будем её называть "огибающей"), ( ) arg ( )t H t   – мгновенная 

фаза. Для настроенного резонансного фильтра (РФ) улс 0  , что следует из 

результатов работы [54]. 

Определим оставшиеся параметры переходного процесса в форме (2.2.1), 

полагая, что значение скачка фазы изменяется в широких пределах  от 0° до 360°. 

Для этого в выражении (2.1.3)  положим a = 0 и b = φ и преобразуем его, используя 

формулу Эйлера и выражение, определяющее функцию установления для 

настроенного РФ [54] 

        0 01 exp 1 expB t B t t x       , (2.2.2)  

где 0x t   – безразмерное время, 0 –  половина полосы пропускания.  

В результате получим 

            
        

0 0 0 0

0 0 0

exp exp 1 exp

exp 1 1 exp 1 exp exp

H t j t j t B t B t j

j t t t j

        
           


 

 
       

         
0 0 0

0 0 0 0

exp exp 1 exp cos sin

exp 1 exp cos exp 1 exp sin

j t t t j

j t t t j t

          

               
 

       0exp Re Imj t H t j H t    ,  (2.2.3) 

где     0 0Re ( ) 1 exp cos expH t t t     ;   0Im ( ) 1 exp sinH t t    . 

Из равенства (2.2.3) выражение для огибающей переходного процесса, 

определяется следующим образом 
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1/22

1 exp 2 1 exp exp cos exp 2x x x x          
   

         
1/22

0 0 0 01 exp 2 exp exp 2 cos exp 2 .t t t t           
   (2.2.4) 

Определим выражение, описывающее изменение мгновенной фазы переходного 

процесса ( ) arg ( )t H t    с учётом её изменения по четвертям комплексной 

плоскости. Для этого воспользуемся следующими соотношениями 
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  (2.2.5) 

Из анализа (2.2.5) с учётом  0;2  , можно прийти к следующему выводу. Для 

значений скачков фазы ;
2 2

   
 

 в процессе установления мгновенной фазы 

переходного процесса будет происходить переход между четвертями комплексной 

плоскости, обуславливающий изменение выражений для её оценки  (переход 

между четвертями  I и II, а также между четвертями III и IV). Изменение выражений 

обусловлено сменой знака Re ( )H t  в момент времени tпер при заданном значении 

фазового скачка ;
2 2

   
 

. Для определения tпер  необходимо решить уравнение 

перRe ( ) 0H t  . Его решение имеет вид 

    
  

 

0 пер 0 пер

0 пер

0 пер

0 пер

cos 1 exp exp 0;

exp 1 cos cos 0;

cos
ln exp ln ;

cos 1

cos 1
ln ;

cos

t t

t

t

t

     

     

     
 

 


 



127 

 

  пер 0ln 1 sect     . (2.2.6) 

С учётом (2.2.6), выражение для мгновенной фазы переходного процесса на выходе 

РФ примет вид 
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 (2.2.7) 

Из выражения (2.2.7) следует, при значении фазового скачка φ = 180° 

изменение мгновенной фазы определяется соотношением 

   пер 01 1 ln2t t t      , поскольку до момента перt t  она  равна нулю, а 

при перt t  она равна π.  

Так же с помощью полученных соотношений (2.2.4) и (2.2.7) можно оценить 

поведение огибающей и мгновенной фазы для случая, когда скачок по фазе 

гармонического колебания осуществляется от  360° (0°) к 180° (т.е. 
1

  ). В этом 

случае мгновенная фаза определяется следующим образом

       1 пер 01 1 ln 2t t t t t


          , а огибающая – также как и в 

случае    . 

Необходимо отметить, что полученные выше результаты полностью 

согласуются с частными результатами в работах [14,42,66]. 

С помощью (2.2.4) были построены зависимости огибающей при различных 

значениях фазового скачка, которые представлены на рисунке. 2.1. Из 

представленных зависимостей следует, что огибающая претерпевает провал по 

амплитуде в течение 
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переходного процесса, достигая наименьшего значения в момент времени 
минHt . 

При фазовом скачке, равном ±180°, минимальное значение огибающей равно нулю.  

Определим 
минHt , для этого решим уравнение  

мин
0HdH t dt  . Вначале 

оценим  dH t dt : 
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0 0 0 0
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(2.2.8) 

Решение  
мин

0HdH t dt   с учётом (2.2.8) и замены t на 
минHt имеет вид  

 0ln2 / .Hминt    (2.2.9)   

Решение (2.2.9) также справедливо при φ = 180°  и 1 180  , несмотря на то, 

что для данного случая производная не существует. Это объясняется тем, что 

выражение для огибающей определено как модуль от комплексной функции, а в 

рамках классического математического анализа непрерывных функций  

производной от модуля не существует, когда модуль равен нулю [165].  

Из  выражения (2.2.9) следует, что 
минHt  (см. рис.2.1) зависит только от 

значения половины результирующей полосы пропускания ΔΩ0 и не зависит от 

значения фазового скачка φ.  

Определим наименьшее значение огибающей Нмин, достигаемое в течение 

переходного процесса, используя (2.2.4) и (2.2.9), следующим образом 
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2

мин 0 0
0 0

1/2
2

0 0
0 0

ln 2 ln 2
( ) 1 exp 2cos exp

ln 2 ln 2
exp 2 exp 2 1 exp ln 2 2cos exp ln 2

нHH H t
                          

                           

 

      
1/2 1

exp 2ln 2 exp 2ln 2 1 cos cos .
2 2

         (2.2.10) 

Из (2.2.10) следует, что Hмин зависит только от величины фазового скачка φ.  

Величину Hмин целесообразно определять с использованием коэффициента 

модуляции m [50,230]: 

 

 
 

макс мин

макс мин

1 0,5 1 cos( ) 1 cos / 2

( ) 1 cos / 21 0,5 1 cos

H H
m

H H

    
  

    
, (2.2.11) 

где макс 1H  . 

Зависимость изменения коэффициента модуляции m от фазового скачка φ 

представлена на рисунке 2.2. Из рисунка следует, что уменьшение и увеличение 

значения фазового скачка  относительно 180  приводит к уменьшению 

коэффициента модуляции m  ( 1 180    соответствует 180   на рисунке 2.2). 

 

Рис. 2.2.  Зависимость коэффициента модуляции m от фазового скачка φ. 
 

С помощью выражения (2.2.7) были построены зависимости изменения 

мгновенной фазы переходного процесса при различных значениях фазового скачка. 
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Данные зависимости представлены на рисунках 2.3 и 2.4. Из графиков видно, что 

изменение мгновенной фазы является плавным во всех рассматриваемых случаях 

   ;10 ;17 500 190 3      , за исключением значений     и 1  , при 

которых изменение является скачкообразным. Стоит отметить одну важную 

особенность, при изменении значений фазовых скачков от 

   ;10 ;90 270 350      к    ;100 ;17 190 2600      происходит изменения 

хода кривых мгновенной фазы переходного процесса от гиперболического к s-

образному виду. Наиболее отчетливо это видно для    ;140 ;17 190 2200     . 

При этом значение фазового скачка, при котором время установления мгновенной 

фазы с заданной ошибкой установления является наибольшим, будет близко к 

скачкам фазы, равным / 2  и 3 / 2 ,  а степень близости определяется величиной 

ошибки установления по фазе. 

Вышеуказанная особенность позволяет говорить о том, что выбор 

длительности символа при наличии МСИ в частотно селективном канале приводит 

к необходимости выбора длительности символа с учётом наибольшего времени 

установления среди всех возможных фазовых скачков, зависящих, в том числе, от 

ошибки установления по фазе. 

 



132 

  



133 

 
  



134 

 

2.3 Переходной процесс, вызванный скачком фазы гармонического 

колебания на входе настроенного ПФ k – типа [106,107,111,320] 

В данном разделе производится анализ переходного процесса, который 

вызван скачком фазы гармонического колебания в диапазоне от -180° до 180°. 

Анализ переходного процесса производится на примере настроенного ПФ, 

состоящего из 'r  звеньев k-типа (рисунок 2.5) и нагруженного на 

характеристическое сопротивление.  

 

Рис. 2.5. Звено полосового фильтра k-типа 

Для данного полосового фильтра укороченный коэффициент передачи 

фильтра  у 1k j  и его фазовая характеристика  1  , в зависимости от текущей 

расстройки Δω1 = ω - ω0, определяется следующим образом, согласно [54]  

  
2

2

1 1
1

0 0

1

r

j j
k j


             

 , (2.3.1) 

   1
1

0

2 arcsinr
   


, (2.3.2) 

где ΔΩ0 - половина результирующей полосы прозрачности фильтра; Δω1 = ω - ω0 – 

текущая расстройка; ω0 – среднегеометрическое от частот среза ПФ . 

Частотные характеристики рассматриваемого фильтра представлены на 

рисунках 2.6 а и 2.6 б, и были построены с помощью (2.3.1) и (2.3.2), 
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соответственно. Из анализа данных рисунков следует, что возрастание числа 

звеньев r   фильтра приводит к уменьшению коэффициента прямоугольности1.  

Определим параметры переходного процесса в форме квазигармонического 

колебания (2.2.1). Для настроенного ПФ улс 0  , что следует из результатов 

работы [54]. 

Определим оставшиеся параметры переходного процесса в (2.2.1) полагая, 

что значение скачка фазы изменяется в широких пределах  от -180° до 180°. Для 

этого в выражении (2.1.3)  положим a = – θ и b = +θ и преобразуем его, используя 

формулу Эйлера. Для рассматриваемого случая скачок фазы составляет  2 ;    

и, если 2θ > 0, то -θ < 0, +θ > 0, а если 2θ < 0, то -θ > 0, +θ < 0.  

 

Рис. 2.6 а. АЧХ полосового фильтра k-тппа. Число звеньев r’: 1 (1), 3 (2), 5 (3). 

 
1 Коэффициент прямоугольности здесь и далее определяется, как отношение полосы пропускания по 
нормированному уровню модуля КЧХ равному 0,1 к значению полосы пропускания по нормированному уровню 

1/ 2 . 
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Рис. 2.6 б. ФЧХ полосового фильтра k-типа. Число звеньев r’: 1 (1), 3 (2), 5 (3) 

 

В результате преобразования (2.1.3) получим 

               

        
0 улс 0 0 0

0 0 0
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exp 1 cos sin cos sin

H t j t j t B t j B t j
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           0 0 0exp cos sin 1 2 exp Re Imj t j B t j t H t j H t             
  , (2.3.3) 

где  Re cosH t   ;      0Im sin 1 2H t B t    . 

Выражение, описывающие изменение огибающей переходного процесса, на 

основании  (2.3.3), примет вид: 

 
   

1/222 2
0cos 1 2 sin .H t B t         (2.3.4) 

А выражение для мгновенной фазы, с учетом её изменения по четвертям 

комплексной плоскости примет вид 
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Из выражения (2.3.5) следует, что для фазового скачка 2θ = ± π изменение 

мгновенной фазы представляет соотношение   мин
1 1/ 2Ht t   , где 

минHt

определяется из решения уравнения  
мин0 1/ 2HB t  . Это обусловлено тем, что  

  / 2t   при 
минHt t  и   / 2t    при 

минHt t . 

Необходимо отметить, что выражение (2.3.4) было получено в работе [54],  

как и уравнение из которого следует выражение (2.3.5), однако, не было учтено 

изменение мгновенной фазы по четвертям комплексной плоскости и возможный 

постоянный фазовый сдвиг, вносимый УЛС. 

Произведем анализ поведения огибающей и мгновенной фазы переходного 

процесса на выходе рассматриваемого настроенного ПФ. Для этого определим его 

огибающую отклика на радиоскачок  B t , используя равенства (2.1.4), (2.1.5), 

табличный интеграл и свойства функции Бесселя [243], а также выражение для 

( )A t  , полученное в работе [54] 
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(2.3.6) 

где  02rJ t  – функция Бесселя 1-го рода 2r  порядка; 0 02 /    - 

относительная полоса прозрачности. 

В результате получим  
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С учетом (2.3.4), (2.3.5), (2.3.7) выражения для огибающей и мгновенной фазы 

переходного процесса, вызванного скачком фазы на входе рассматриваемого ПФ, 

примут вид 
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  (2.3.9) 

С их использованием (выражения (2.3.8) и (2.3.9)) были построены 

зависимости изменения огибающей и мгновенной фазы переходного процесса для 

r = 1, 3 и 5 и при  2 0;  , представленные на рисунках 2.7 и 2.8, соответственно.  

Из рисунка 2.7 видно, что огибающая на выходе ПФ также как в случае с РФ, 

в течение переходного процесса претерпевает изменение от исходного значения до 

наименьшего Hмин с дальнейшим возвращением к устанавливаемому значению. 

Увеличение числа звеньев ПФ r   приводит к возрастанию  
минHt , что 

свидетельствует об увлечении длительности переходного процесса. При этом, 

также как и для РФ, значение Hмин  уменьшается с увеличением значения фазового 

скачка  2 0;   и достигает Hмин = 0 при 2    и не зависит от наличия 

затухающих колебаний. 

В отличие от РФ, на выходе ПФ, после первого достижения устанавливаемого 

значения, огибающая совершает относительно него затухающие колебания. При 

этом максимальная величина выброса  ΔHмакс  зависит от количества звеньев r   в 

ПФ. Для одного звена величина выброса составляет 27%, для трех  38%, для пяти  

42%. Указанные выбросы являются предельно возможными для рассматриваемого 

ПФ.  

Из рисунка 2.8 видно, что изменение мгновенной фазы на выходе ПФ, в 

отличии от случая с РФ, после первого достижения устанавливаемого значения +θ 

процесс установления переходит в затухающий колебательный процесс. При  
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этом возрастание числа звеньев фильтра r   приводит к задержке переходного 

процесса по мгновенной фазы. 

Следует отметить, что в моменты времени, соответствующие большим 

отклонениям по фазе, относительно устанавливаемого значения, у огибающей 

также наблюдаются наибольшие отклонения относительно своего 

устанавливаемого значения.  

Наличие затухающего колебательного процесса у информативных параметров 

радиосигнала при достижении ими устанавливаемых значений позволяет 

увеличить скорость передачи информации, при  условии, что могут быть выделены 

временные области для информативных параметров вблизи точек, где они 

достигают устанавливаемых значений, которые обеспечивают отличие 

информативных параметров от их устанавливаемого значения на любую наперед 

заданную допустимую ошибку установления для всех возможных реализаций 

передаваемых символов информационной последовательности. 

 

2.4 Постановка задачи при анализе переходного процесса на выходе УЛС, 

вызванного одновременным скачком амплитуды и фазы гармонического 

колебания, при наличии и отсутствии расстройки по частоте [108,112-

116,321] 

 

Из результатов предыдущего раздела следует, что огибающая на выходе УЛС 

в течение переходного процесса, вызванного скачком фазы, претерпевает 

уменьшение до своего минимального значения минH , обусловленного скачком 

фазы, с последующем достижением устанавливаемого значения. Таким образом, 

очевидно, что при сокращении длительности символа будет изменяться амплитуда, 

начиная с которой будет происходить процесс установления, что можно 
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рассматривать как паразитный скачок по амплитуде дополнительно к скачку по 

фазе. Кроме этого, в первой главе уже отмечалось, что в современных РТС широко 

применяется радиоаппаратура, в которой скачок фазы сопровождается скачком 

амплитуды гармонического колебания.  

Это требует исследования переходного процесса, вызванного 

одновременным скачком амплитуды и фазы гармонического колебания. При этом, 

особый интерес представляет влияние расстройки по частоте на характер 

переходного процесса, которая может быть вызвана такими дестабилизирующими 

факторами как доплеровский сдвиг по частоте, неточность настройки и др. [66]. 

Таким образом, возникает необходимость разработки метода, позволяющего 

произвести анализ переходного процесса, вызванного одновременным скачком 

фазы и амплитуды гармонического колебания, в том числе и при наличии 

расстройки в УЛС на основе метода медленно меняющихся амплитуд [54]. Он 

должен позволить выявить общие свойства переходного процесса данного типа в 

интересах повышения пропускной способности фазовых РСПИ ППИ.  

Задачу анализа переходного процесса, обусловленного одновременным 

скачком амплитуды и фазы гармонического колебания с учётом вносимого УЛС 

постоянного фазового сдвига, представим следующим образом.  

До момента времени  0t   переключение амплитуды и фазы 

гармонического колебания, все переходные процессы считаются законченными, а 

на входе УЛС действует гармоническое колебание 

   1 0 постexpM j t        с амплитудой 1M ,  начальной фазой  , 

постоянным  фазовым сдвигом пост   и расстройкой по частоте , которая может 

принимать как положительные (+), так и отрицательные (-) значения 

относительно средней (резонансной, среднегеометрическое от частот среза ПФ и 

т.д.) частоты УЛС 0 . 

Скачкообразное одновременное переключение фазы и амплитуды 

гармонического колебания производится в момент времени  0t  . Так значение 
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фазы изменяется от   до  , то есть фазовый скачок составляет  2 ;    

( 2 0  , то 0  , 0  , а если 2 0  , то 0  , 0  ), а амплитуда 

гармонического колебания изменяется скачком от значения 1M  до 2M . В 

результате после окончания переходного процесса на выходе УЛС должно 

установиться колебание    2 0 постexpM j t      . 

В силу справедливости принципа суперпозиции для УЛС одновременный 

скачок фазы и амплитуды  в момент  0t   можно представить как процесс 

выключения действующего колебания    1 0 постexpM j t      и 

одновременного включения гармонического колебания 

   2 0 постexpM j t      . Это можно представить следующим процессом, 

действующим на входе УЛС, 

 
       

     
вх 1 0 пост

2 0 пост

1 1 exp

1 exp .

s t t M j t

t M j t

           

       


 (2.4.1) 

С учётом (2.4.1), ограничений на рассматриваемый класс УЛС,  принципа 

суперпозиции и результатов работы [54], результирующее колебание переходного 

процесса на выходе УЛС        0 улс постexpH t j t            можно 

представить следующим образом1  

           0 улс пост 0 постexp expH t j t j t                   

           1 у 2, exp , exp .M k j B j t j M B j t j             
    (2.4.2) 

Здесь   ,B j t   – огибающая отклика УЛС на радиоскачок при расстройке по 

частоте, определяемая согласно [54] следующим образом,  

      у 0, , ,B j t k j B j t      (2.4.3) 

 
1 Здесь и далее: верхний знак в индексе и в выражениях соответствует случаю положительной, а нижний - 
отрицательной расстройки по частоте.  
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где  0 ,B j t  - функция установления при наличии расстройки по частоте . Для 

рассматриваемого в данной главе класса УЛС, выражения для укороченного 

коэффициента передачи и функции установления определяются следующими 

равенствами, согласно работе [54]: 

 
       

       
у у улс

у у

exp
,

 = , =

k j k j

k k

        


      


 (2.4.4) 

 

     
   
   

0 0 0

0 0

0 0

, Re , Im ,  

Re , Re , ,

Im , = Im ,

B j t B j t j B j t

B j t B j t

B j t B j t

    
    
    

  

 

 
 (2.4.5) 
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A
B j t d
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 (2.4.6) 

где  уk   и     - модуль укороченного коэффициента передачи и фазовый 

сдвиг, вносимый УЛС при расстройке по частоте  относительно улс  . 

Отметим ряд свойств, характеризующих поведение составляющих функции 

установления  0Re ,B j t  и  0Im ,B j t  [54]: 

     
     

       
   

0 0

0 0

0 0 0

0 00 0

Re ,0 0,Im ,0 0, в момент включения 0 ;

Re , 1,Im , 0, в конце процесса установления ;

при 0,  Re 0, B , Im 0, 0,  (0) 1; 0 0;

Re , 0,Im , 0

у

t t

B j B j t

B j B j t

B t t B t k

B j t B j t
 

    


       
      
    

 

 

 

 

. (2.4.7) 
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2.5 Анализ переходного процесса, вызванного одновременным скачком 

амплитуды и фазы гармонического колебания на входе УЛС, в том числе 

при расстройке по частоте. Определение обобщенных свойств, позволяющих 

повысить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ [113–116,321] 

Переходной процесс на выходе УЛС представим в виде квазигармонического 

колебания   

     вых 0 улс пост( ) ( )cos ( )s t H t t t           , (2.5.1) 

где  ( )H t H t     − физическая огибающая переходного процесса, 

   argt H t     – мгновенная фаза.  

Для определения ( )H t  и  t  в выражении (2.5.1), преобразуем выражение 

(2.4.2), используя равенства (2.4.3) – (2.4.5) и формулу Эйлера 

     exp cos sinj j      . В результате получим выражение, описывающее 

комплексную огибающую  H t  при наличии положительной (+Δω) или 

отрицательной расстройки (-Δω) по частоте: 

     
       

   
       

    
     

0 улс пост

у 0 улс пост

1 2 1 0

2 1 0 1 2 1 0

2 1 0

у 0 улс п

( )exp

exp

cos Re , cos

Im , sin sin Re ,

sin Im , cos

exp

H t j t

k j t

M M M B j t

M M B j t j M M M B j t

M M B j t

k j t
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1 2 1 0cos Re , cosM M M B j t



     
 

 

        
         

       

2 1 0 1 2 1 0

2 1 0 0 0

у 0 улс пост

Im , sin sin Re , sin

Im , cos Re Im

exp

M M B j t j M M M B j t

M M B j t H t j H t
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          у 0 0 улс постexpk H t j t            , (2.5.2) 

где 0 ( )H t
  - нормированная комплексная огибающая переходного процесса.  

Определим огибающую переходного процесса ( )H t  и мгновенную фазу ±(t) 

в выражении (2.5.1), используя равенство  (2.5.2). Для этого произведем ряд 

преобразований выражения (2.5.2). Так для ( )H t  получим 
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Здесь      2 2

0 0 0( , ) Re , Im ,B t B j t B j t      . 

Тогда для случая положительной расстройки по частоте (+Δω) имеем 

             2 2

у 0 у 0 0Re ImH t k H t k H t H t             
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          22
у 1 0 01 2Re , 1 2 cos 2 ,k M B j t z z B t         


  

      1/2

0 02 Re , cos2 Im , sin 2z B j t B j t       
  , (2.5.3) 

а для случая отрицательной расстройки (-Δω)  
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у 0 у 0 0

22
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Re Im

1 2Re , 1 2 cos2 ,

H t k H t k H t H t

k M B j t z z B t

         

         


  


 

      1/2

0 02 Re , cos2 Im , sin 2 ,z B j t B j t       
   (2.5.4) 

где 2 1/ .z M M  

Выражение, описывающее изменение мгновенной фазы  t  переходного 

процесса, имеют следующий вид: 
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 (2.5.5) 

где при положительной расстройке по частоте    
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 (2.5.6) 

а при отрицательной расстройке по частоте    
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С использованием полученных выражений (2.5.3) – (2.5.7) проведём анализ 

свойств переходного процесса, вызванного одновременным скачком амплитуды и 

фазы гармонического колебания, в том числе и при наличии расстройки по частоте. 

Анализ свойств начнем с рассмотрения динамики изменения огибающей 

переходного процесса. Первоначально рассмотрим влияние скачка амплитуды, 

осуществляемого одновременно со скачком фазы, в условиях отсутствия 

расстройки по частоте посредствам оценки зависимости времени достижения 

огибающей наименьшего значения 
минHt  от соотношения амплитуд z. 

Определим 
минHt , решив уравнение  

мин
0HdH t dt  . Для этого найдем 

выражение, описывающее поведение огибающей переходного процесса при 

одновременном скачке амплитуды и фазы гармонического колебания в отсутствии 

расстройки по частоте  0 , используя выражения (2.5.3), (2.5.4) и свойства 

указанные в виде равенств в (2.4.7): 
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1/222

1 0 0 01 2 1 2 cos2 2 cos2 .M B t z z B t zB t             (2.5.8) 

Определим  dH t dt , используя выражение (2.5.8) и (2.4.7): 
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           (2.5.9) 

C учётом (2.5.9) уравнение  
мин

0HdH t dt    примет вид 
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Решение (2.5.10) необходимо искать при 

  мин

2
01 1 2 cos2 cos2 0Hz z B t z          . Это обусловлено следующими 

причинами: 1) наличием колебательной составляющей у процесса установления на 

выходе полосовых УЛС, что является свойственной им особенностью и, как было 

показано ранее, в данной главе, в отношении переходного процесса,  вызванного 

скачком фазы, не влияет на наименьшее значение его огибающей минH , достигаемое 

ею в момент времени 
минHt ; 2) в течение переходного процесса минH  наблюдается 

только один раз при конечных значениях 
минHt . При этом из теории переходных 

процессов [54,66] следует, что в общем случае A(t) для УЛС1 принимает значение 

равное нулю только по окончанию переходного процесса. 

Решение   мин

2
01 1 2 cos2 cos2 0Hz z B t z           относительно  

мин0 HB t  

имеет вид 

  
мин02

1 cos2
.

1 2 cos2 H

z
B t

z z

 


  
 (2.5.11) 

Полученное выражение также справедливо в том числе и для  2θ = ±180°, хотя при 

этом производная отсутствует. Это объясняется тем, что выражение для 

огибающей определено как модуль от комплексной функции, а в рамках 

классического математического анализа непрерывных функций [165] производная  

от модуля не определена, когда модуль равен нулю. Выражение (2.5.11) однозначно 

связывает 
минHt   и  

мин0 HB t , что следует из свойств (2.4.7). В том случае, если у 

функции установления имеется колебательная составляющая, что соответствует 

полосовым фильтрам, то 
минHt определяется как наименьшее время, при котором 

выполняется равенство (2.5.11). 

 
1 Здесь, отклик на единичное ступенчатое воздействие без учета множителя  nj
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Из выражения (2.5.11) следует, что 
минHt  зависит от соотношения амплитуд  и 

от значения фазового скачка 2θ. С использованием выражения (2.5.11) были 

построены зависимости значений  
мин0 HB t  от фазового скачка 2θ  (см. рисунок 2.9) 

при различных соотношениях амплитуд z и отсутствии расстройки по частоте. 

На основании представленных зависимостей на рисунке 2.9 и свойств (2.4.7) 

можно сделать следующие выводы: 1) при соотношении амплитуд z > 1  (M2 > M1) 

увеличение по абсолютному значению фазового скачка 2θ приводит к возрастанию 

минHt , а при z < 1  (M2 < M1) к его уменьшению. При равенстве амплитуд, то есть при 

отсутствии скачка по амплитуде, значение 
минHt  не зависит 2θ и определяется 

параметрами самой УЛС; 2) длительность переходного процесса при соотношении 

амплитуд M2 > M1 сокращается, а при M2 < M1 увеличивается, относительно случая, 

когда амплитуды равны. 

Проведем подробный анализ выражения (2.5.11), используя зависимости, 

приведенные на рисунке 2.9. Для этого отметим ряд особенностей  0 минHB t : она не 

принимает отрицательных значений и не превосходит определенного 

максимального значения Bмакс (для полосового фильтра Bмакс > 1 и обычно 

составляет Bмакс = 1,1 – 1,3, а для резонансных систем Bмакс  = 1, согласно [54]).  Из 

рисунка. 2.9 следует, что при определенных значениях фазового скачка 2θ и при 

заданном соотношении амплитуд 1z   эти особенности не выполняются, а 

следовательно в этом случае провал по амплитуде у огибающей  переходного 

процесса, обусловленный достижением минH  и вызванный одновременным скачком 

амплитуды и фазы гармонического колебания на входе настроенной УЛС, 

отсутствует.   

При заданных значениях z и Bмакс определим значения фазовых скачков 2θ, 

при которых изменение огибающей будет плавное, без наличия провала по 

амплитуде, обусловленное достижением  минH . 
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Значения  фазовых скачков 2θ, удовлетворяющих решению данной задачи, 

получим путем составления соответствующего неравенства на основании анализа 

зависимостей, представленных на рисунке 2.9, полагая 1z   и 0,
2

    
, и 

учитывая выражение (2.5.11). Само неравенство в этом случае имеет вид   

 2

1 cos2
0.

1 2 cos2

z

z z

 


  
 (2.5.12) 

Получим его решение, для этого преобразуем знаменатель 21 2 cos2z z    в 

неравенстве (2.5.12), следующим образом  

    22 21 2 cos2 1 2 2 2 cos2 1 2 1 cos2 .z z z z z z z z               (2.5.13) 

Из соотношения (2.5.13) видно, что оно будет принимать только положительные 

значения при ограничениях  0 и 0, / 2z     , поэтому решение (2.5.12) будем 

искать из условия,  когда числитель принимает отрицательные значения, что 

происходит при выполнении следующего соотношения 

 1
2 0;arccos .

z

        
 (2.5.14) 

Решим аналогичную задачу для случая, когда z < 1, учитывая, что 0,
2

    
 . 

Так из анализа зависимостей, приведенных на рисунке 2.9, и выражения (2.5.11), 

искомое неравенство примет вид 

 макс2

1 cos2

1 2 cos2

z
B

z z

 


  
 (2.5.15) 

Преобразуем (2.5.15) к виду   

 
 2

2

1 cos2 1 2 cos2
0.

1 2 cos2
максz B z z

z z

     


  
 (2.5.16) 

Как было показано выше, знаменатель дроби в левой части неравенства (2.5.16) 

принимает только положительные значения, а, следовательно, не влияет на 

решение неравенства, поэтому его решение следует искать в следующем виде 
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  2
макс1 cos2 1 2 cos2 0.z B z z       (2.5.17) 

Решение неравенства (2.5.17) относительно 2θ произведем методом 

интервалов. Для этого первоначально определим значения фазовых скачков, при 

которых происходит смена знака, используя уравнение 

 2
макс1 cos2 1 2 cos2 0z B z z      . 

Его решение имеет вид 

 
 

 

2
макс

макс

1 1
2 arccos .

2 1

B z

z B

  
   
  

 (2.5.18) 

Используя решение (2.5.18) и зависимости, представленные на рисунке 2.9, можем 

прийти к выводу, что решение (2.5.15) будет иметь следующий вид  

 
 

 

2
макс

макс

1 1
2 0;arccos .

2 1

B z

z B

   
   

    
 (2.5.19) 

Таким образом, при выполнении условия  (2.5.14) для случая z > 1 и (2.5.19) 

для z < 1 изменение огибающей переходного процесса, вызванное одновременным 

скачком фазы и амплитуды гармонического колебания на входе настроенной УЛС, 

происходит плавно без наличия провала по амплитуде, которое обусловлено 

достижением минH .   

При этом стоит отметить, что в случае, когда соотношения (2.5.14)  и  (2.5.19) 

становятся равенствами, значения фазового скачка являются критическими, а 

скорость изменение огибающей будет наибольшей при условии отсутствия провала 

амплитуды у огибающей, обусловленное достижением минH . Так для случая z  > 1 

это обусловлено тем, что нарастание огибающей происходит с некоторой 

задержкой по времени относительно момента начала переходного процесса,  

поскольку минH  достигается при 
мин

0Ht  , вследствие1   
мин0 0HB t  . Для  z  < 1 это 

следует из анализа условия 
мин0 макс( )HB t B , которое для резонансных УЛС 

выполняется, когда переходной процесс завершен, а для полосовых УЛС – 

 
1 следует из свойств (2.4.7) 
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соответствует времени, когда функция установления достигает значения первого 

выброса. 

Вышеуказанные особенности поведения огибающей при скачке амплитуды и 

фазы гармонического колебания в условиях отсутствия расстройки по частоте, 

продемонстрированы на рисунках 2.10 – 2.12, где в качестве УЛС были 

использованы РФ и однозвенный ПФ k-типа, нагруженный на характеристическое 

сопротивление, при построении зависимостей были использованы выражения 

(2.5.8), (2.2.2), (2.3.7). 

Следует отметить, что для демонстрации поведения огибающей при 

критических скачках фазы были выбраны следующие параметры: 1) при z > 1 – 

2; 2 60z   ;  2)  при z < 1  для РФ – 0.5; 2 60z     , а для ПФ с числом 

каскадов1 1r   – 0.5; 2 48,93z     . 

В заключении исследования данных свойств огибающей, определим 

значение минH  с помощью выражений (2.5.8) и (2.5.11), учитывая ограничения 

(2.5.14) и (2.5.19). 

Так минH , достигаемое при 
минHt , будет иметь вид 

 

   

2
2

мин 1 2 2

1/2

2

1/2

1 2

1 cos2 1 cos2
1 2 1 2 cos2

1 2 cos2 1 2 cos2

1 cos2
2 cos2

1 2 cos2

1 cos2
1 2 1 cos2 2 cos2

1 2 cos2

z z
H M z z

z z z z

z
z

z z

z
M z z

z z

                          

       

  
            

 

 
 2

1 2

1 cos2
1 .

1 2 cos2

z
M

z z

 
 

  
 (2.5.20) 

 
1 макс   1,1323B  , определено на основании выражения (2.3.7) 
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Соотношение (2.5.20) справедливо только при выполнении одного из следующих 

условий: 1) 12 arccos ;z      и 1z  ; 2) 1z   и 
 

 

2
макс

макс

1 1
2 arccos ; ;

2 1

B z

z B

   
    

    
 

3)  1z  . 

Для случая, когда M1 =1, z = 1 (т.е. осуществляется только скачок по фазе), 

Hмин  будет определяться следующим образом:  

    мин

1 1
1 1 cos2 1 cos2 .

2 2
H         (2.5.21) 

Из (2.5.21) видно, что  минH зависит только значения фазового скачка. 

Оценим влияние расстройки по частоте на динамику изменения огибающей. 

Из сравнения равенств (2.5.3) и (2.5.4) видно, что они различаются знаками перед 

вторым членом в третьем слагаемом  0Im , sin 2B j t  . В результате это приводит 

к различию в динамике изменения огибающей переходного процесса в зависимости 

соотношения знаков расстройки по частоте (±Δω) и фазового скачка 2θ  (т.е.  когда 

2θ > 0 и  2θ  < 0), поскольку первое и второе слагаемые в данных выражениях от 

них не зависят.  

Рассмотрим третье слагаемой более подробно. Так, оно при 2θ > 0 

представляет разность входящих в него членов

    0 0Re , cos2 Im , sin2B j t B j t     , когда расстройка по частоте принимает 

положительные значения по частоте (+Δω), а при отрицательных её значениях 

(– Δω) – их сумму     0 0Re , cos2 Im , sin2B j t B j t     . Учитывая данное 

свойство, совместно с  (2.4.7) и поведением  0Im ,B j t  для УЛС, 

представленных в работе [54], можно сделать вывод о том, что при 2θ > 0 и 

положительной расстройке по частоте   , огибающая принимает меньшие 

значения, чем при её отрицательных значениях  – .  При инвертировании знака 

фазового скачка, т.е. 2θ < 0 ( 12 2     1 0  ) характер поведения огибающей 
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изменяется на противоположный, поскольку при положительной расстройке по 

частоте (+Δω) третье слагаемое является суммой, входящих в него 

членов      0 1 0 1Re , cos2 Im , sin2B j t B j t      , а при отрицательной  

расстройке по частоте (-Δω) – их разностью 

    0 1 0 1Re , cos2 Im , sin2B j t B j t      .  

Таким образом, для УЛС, удовлетворяющих свойствам (2.4.4), можно 

заключить, что при различии знаков фазового скачка (2θ) и расстройке  по частоте 

(Δω), y огибающей H(t) переходного процесса наблюдается менее выраженный 

провал по амплитуде по сравнению со случаем, когда знаки у данных параметров 

совпадают. Исключением из данного правила является значение фазового скачка 

2 , при котором наблюдается полное совпадение огибающих.  

Демонстрация данных особенностей представлена на рисунках 2.13 – 2.15 

при этом в качестве УЛС использовался РФ. Построение зависимостей 

производилось с помощью выражений (2.5.3), (2.5.4), с учетом свойств (2.4.7), а 

также составляющих функции установления для РФ при наличии расстройки по 

частоте, определяемых следующим образом [54]:   

 
     
     

0

0

Re , 1 exp cos ;

Im , exp sin ,

B x j x x

B x j x x

    

   



  (2.5.22) 

где 0x t  - безразмерное время; 0     - безразмерная расстройка; 

x t   . 

Перейдем к анализу свойств мгновенной фазы  t , используя выражения 

(2.5.5) – (2.5.7). Из сравнения (2.5.6) и (2.5.7)  следует, что при положительной 

(+Δω) и отрицательной (-Δω)  расстройках по частоте, составляющие  0Re H t
  и 

 0Im H t
  отличаются знаком перед третьим слагаемым в обоих из них. Кроме того, 

на характер их поведения влияет знак фазового скачка 2θ.   
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Первоначально рассмотрим влияние вышеуказанных особенностей на 

динамику мгновенной фазы  t  для случая, когда осуществляется только скачок 

по фазе гармонического колебания, т.е. M1=M2=1. В этом случае выражения (2.5.6) 

и (2.5.7) примут вид:  

1) для 2θ > 0 

 

   
   
   

0 0

0 0

0 0

Im sin 2Re , sin

Re cos 2Im , sin ;

Re cos 2Im , sin

H t B j t

H t B j t

H t B j t







    
    
    

 

 

 
  (2.5.23) 

2) для 2θ < 0 (с учётом замены 2θ = –2θ1, 2θ1 > 0) 

 

     
     
     

0 1 0 1 02 0 2 0

0 1 0 1 02 0 2 0

0 1 0 1 02 0 2 0

Im sin 2Re , sin Im

Re cos 2Im , sin Re .

Re cos 2Im , sin Re

H t B j t H t

H t B j t H t

H t B j t H t

  

  

  

           
      


      

  

  

  
 (2.5.24) 

Из равенств (2.5.23) и (2.5.24) следует, что влияние знака расстройки на знак 

перед третьим слагаемым для данного случая отражается только на составляющей 

 0Re H t
 .  Скорость изменения мгновенной фазы  t  определяется 

соотношением    0 0Im / ReH t H t 
  , являющимся аргументом функции 

арктангенса (см. (2.5.5)), которая монотонно возрастает при изменении её 

аргумента от   к  .  

Так, для  2θ > 0 из равенств (2.5.23) следует, что выражение для  0Re H t
  

представляет собой разность членов, а для  0Re H t
  - их сумму.  Учитывая 

свойства (2.4.7) и исходя из анализа поведения составляющей  0Im ,B j t  для 

различных УЛС, представленных в работе [54], можно сделать вывод, что скорость 

изменения  t  будет выше при положительной, чем при отрицательной 

расстройке.  

Для 2θ < 0 из равенств (2.5.24) следует, что выражение для  0Re H t
  

представляет сумму членов, а для  0Re H t
  - их разность. Из выражений (2.5.23) и 
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(2.5.24) следует, что составляющая  0Im H t
  отличается лишь знаком для случая 

2θ < 0 от случая 2θ > 0, из чего следует, что  0Im H t
  не влияет на скорость 

изменения мгновенной фазы  t , а влияет на направление хода кривых. 

Следовательно, скорость изменения  t  для 2θ < 0 будет выше при 

отрицательной расстройке, чем при положительной, т.е. обратно той 

закономерности, которая свойственна для 2θ > 0.  

Таким образом, можно сделать вывод о том, что при различии знаков 

фазового скачка (2θ) и расстройки (Δω), характер изменения мгновенной фазы 

является более плавным по сравнению со случаем, когда знаки этих параметров 

совпадают. Исключением является  2θ = ±180°, в этом случае скорость изменения 

 t  одинакова, но ход кривых имеет противоположное направление, что 

обусловлено различием знака   0Re H t
  при положительной и отрицательной 

расстройках по частоте для данного значения фазового скачка. 

Демонстрация указанных особенностей для мгновенной фазы  t  

показана на рисунке 2.16 на примере РФ. Сами зависимости построены с помощью 

выражений  (2.5.5), (2.5.23), (2.5.22) и с учетом свойств (2.4.7). 

Теперь докажем справедливость данного свойства для общего случая, когда 

одновременно со скачком фазы производиться скачок по амплитуде.  

□ Для случая 2θ > 0 выражения, описывающие поведение составляющих  0Re H t
  

и  0Im H t
 , определяются с помощью  выражений (2.5.6) и (2.5.7), а для 2θ < 0 – 

c помощью преобразования указанных выражений выражения с использованием 

замены 12 2    ,  2θ1 > 0. 

Так при положительной расстройке по частоте (+Δω) выражение (2.5.6) 

примет вид 
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0 1 1 2 1 0 12 0

2 1 0 1 0 2 0

0 1 1 2 1 0 12 0

2 1 0 1 0 2 0

Im sin Re , sin

Im , cos Im

Re cos Re , cos

Im , sin Re

H t M M M B j t

M M B j t H t

H t M M M B j t

M M B j t H t

 

 

 

 

         
      


       


     

 

 

 

 

,  (2.5.25) 

а при отрицательной расстройке по частоте (-Δω) выражение (2.5.7) преобразуется 

к виду 

     
     
     
     

0 1 1 2 1 0 12 0

2 1 0 1 0 2 0

0 1 1 2 1 0 12 0

2 1 0 1 0 2 0

Im sin Re , sin

Im , cos Im

Re cos Re , cos

Im , sin Re

H t M M M B j t

M M B j t H t

H t M M M B j t

M M B j t H t

 

 

 

 

         
      


       


     

 

 

 

 

. (2.5.26) 

Из сравнения выражений (2.5.6), (2.5.7) с (2.5.23) для 2θ > 0 и (2.5.25), (2.5.26) 

с (2.5.24) для 2θ < 0 видно, что у составляющей  0Re H t
  в данном случае 

добавляется член    2 1 0Re , cosM M B j t    относительно того, когда при 

наличии расстройки по частоте осуществляется только скачок по фазе. Знак перед 

данным членом при положительной и отрицательной расстройках одинаковый и 

неизменен при переходе от 2   0   к 2  < 0 , в силу четности функции cos . 

Поэтому, данный член в одинаковой степени влияет на  0Re H t
 , а, следовательно, 

и на скорость изменения мгновенной фазы относительно случая, когда при наличии 

расстройки по частоте осуществляется только скачок по фазе.  

В то же время у составляющей  0Im H t
  добавляется член 

   2 1 0Im , cosM M B j t    относительно случая, когда при наличии расстройки 

по частоте осуществляется скачок только по фазе. Знак перед данным членом 

положителен при положительной и отрицателен при отрицательной расстройке по 

частоте, и не изменяется при переходе от 2   0   к 2  < 0  в силу четности функции 

cos . Из выражений (2.5.25) и (2.5.26) следует, что характер поведения 

составляющей  0Im H t
  для 2θ < 0 изменяется на противоположный по отношению 
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к положительной и отрицательной расстройкам для 2θ > 0.  Для 2θ > 0 

составляющая  0Im H t
  в данном случае, с учетом свойств (2.4.7), изменяется от 

1 sinM   к 2 sinM  . Таким образом, при положительной расстройке данный член 

увеличивает  0Im H t
 , а при отрицательной расстройке уменьшает   0Im H t

 . Это 

следует из анализа поведения составляющей  0Im ,B j t  для различных УЛС, 

представленных в работе [54]. Следовательно, скорость изменения мгновенной 

фазы выше для 2θ > 0  при положительной расстройке по частоте по сравнению с 

тем, когда она  отрицательна, а на основании (2.5.25) и (2.5.26) этот же вывод будет 

справедлив для случая 2θ < 0  и отрицательной расстройке выше по сравнению с 

тем, когда она положительна. Исключением является  2θ = ±180°, в этом случае 

скорость изменения  t  одинакова, но ход кривых имеет противоположное 

направление при положительной и отрицательной расстройках по частоте, что 

следует из (2.5.25) и (2.5.26) ■ 

Оценим влияние соотношения амплитуд z на динамику изменения 

мгновенной фазы переходного процесса, вызванного одновременным скачком 

амплитуды и фазы гармонического колебания, в том числе и при наличии 

расстройки по частоте. 

Для этого исследуем на экстремум соотношение    0 0Im ReH t H t 
  , 

предварительно определив     0 0Im Re
d

H t H t
dz    
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    .(2.5.27) 

Анализируя выражение (2.5.27), можно прийти к выводу, что решение 

уравнения    0 0Im Re 0
d

H t H t
dz     

   не зависит от z , а, следовательно, большим 

значениям z соответствует большая скорость протекания процесса установления 

мгновенной фазы. Дополнительно к вышеизложенному определим зависимость 

динамики достижения особой критической точки  0Re 0H t   от z, при которой 

   0 0Im Re
d

H t H t
dz    

   не существует. 

Для этого исследуем решение уравнения  0Re 0
d

H t
dz   , и после его 

преобразования получим 

   0 0Re , cos Im , sin 0B j t B j t      . 

Из него видно, что его решение не зависит от z, таким образом можно прийти 

к выводу, что с увеличением параметра z скорость достижения особой точки 

 0Re 0H t   монотонно возрастает.  

Поскольку, как было показано ранее в данной главе, изменение каждого из 

параметров квазигармонического колебания, описывающего переходной процесс, 
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является взаимосвязанным, то можем прийти к выводу, что с увеличением 

параметра z скорость его протекание увеличивается. 

Демонстрация вышеуказанных особенностей поведения мгновенной фазы 

представлено на рисунках 2.17 – 2.23, где в качестве УЛС используются РФ и ПФ 

k-типа при числе звеньев 1r   . Зависимости, представленные на рисунках 2.17 – 

2.23, построены с помощью выражений (2.5.5) – (2.5.7), (2.5.22), (2.3.7), (2.4.7).  

Анализируя полученные результаты, становится ясно, что, при наличии 

затухающего колебательного процесса в процессе установления информативных 

параметров, можно рассчитывать на увеличение скорости передачи, если при 

передаче каждого символа последовательности переходные процессы не будут 

существенным образом сказываться на моментах времени достижения своих 

стационарных значений информативными параметрами.  
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ВЫВОДЫ ПО ГЛАВЕ 2 

1. Развит метод медленно меняющихся амплитуд, который позволил 

адекватно осуществить анализ переходных процессов в УЛС, обусловленных 

скачком фазы и амплитуды гармонического колебания, в том числе и при наличии 

расстройки по частоте.  

2. Благодаря развитию метода медленно меняющихся амплитуд были 

выявлены следующие новые общие свойства и явления для класса УЛС, 

обладающих четной симметрией АЧХ и нечетной симметрией ФЧХ относительно 

их средней частоты, используя которые можно повысить пропускную способность 

фазовых РСПИ ППИ. 

– При отсутствии расстройки по частоте наблюдаются следующие свойства: 

1. Изменение мгновенной фазы переходного процесса, вызванного скачком 

амплитуды и/или фазы в отсутствии расстройки по частоте, происходит плавно 

при значениях фазового скачка отличных от ±180°. При этом, для малых 

значений фазового скачка по абсолютному значению соответствующих 

диапазону от 10  до 90 , ход кривой мгновенной фазы во времени (t) имеет 

гиперболический вид. При переходе от диапазона значений фазового скачка, 

взятых по абсолютному значению, от 100 140    к 150 170    наблюдается 

изменение хода кривых от гиперболического вида к s-образному. Значение 

фазового скачка, при котором время установления мгновенной фазы с заданной 

ошибкой является наибольшим, будет близко к скачкам фазы, равным 90  , 

при этом степень близости определяется величиной ошибки установления по 

фазе. Отличительной особенностью процесса установления мгновенной фазы 

на выходе ПФ является то, что он сопровождается затухающим колебательным 

процессом относительно устанавливаемого значения. Увеличение числа 

звеньев ПФ приводит к задержке переходного процесса.  

2. При наличии затухающего колебательного процесса в процессе установления 

большим отклонениям мгновенной фазы, относительно устанавливаемого 
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значения, соответствуют аналогичные наибольшие отклонения огибающей 

относительно стационарного, устанавливаемого значения. 

3. В течение переходного процесса огибающая претерпевает уменьшение до 

своего наименьшего значения Hмин, обусловленного скачкообразным 

изменением информативных параметров, с последующим достижением 

устанавливаемого значения. У ПФ достижение огибающей устанавливаемого 

значения отличается от случая РФ наличием выброса с последующим 

переходом в затухающее колебание после достижения Hмин.  Значение Hмин  для 

переходного процесса, вызванного скачком фазы, зависит от значения фазового 

скачка, а для переходного процесса, вызванного одновременным скачком 

амплитуды и фазы, от значения фазового скачка и соотношения амплитуд, при 

этом достигая наименьшего значения, равного нулю, при  . Время 

достижения огибающей наименьшего значения 
минHt  для переходного процесса, 

вызванного скачком фазы, не зависит от его значения и определяется только 

полосой пропускания для РФ, а для ПФ k-типа ещё и числом звеньев.  

4. Для переходного процесса, вызванного одновременным скачком амплитуды 

и фазы необходимо отметить следующие дополнительные особенности 

относительно переходного процесса, обусловленного только скачком фазы: 

– при одновременном скачке амплитуды и фазы гармонического колебания, и 

отсутствии расстройки по частоте, время достижения огибающей 

наименьшего значения 
минHt  возрастает с увеличением абсолютного значения 

фазового скачка 2θ при соотношении амплитуд M2 > M1 и уменьшается при 

M1 > M2, по сравнению со случаем M1 = M2, когда 
минHt  постоянно.  

– изменение огибающей переходного процесса при одновременном скачке 

амплитуды и фазы гармонического колебания в отсутствии расстройки по 

частоте носит плавный характер без наличия провала по амплитуде для 

случая z > 1 (M2 > M1) и значениях фазового скачка, удовлетворяющих 

условию (2.5.14), а для z  < 1 (M1 > M2), когда значения фазового скачка 

соответствуют условию (2.5.19). В случае, когда  выражения (2.5.14) и  
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(2.5.19) становятся равенствами, значения фазового скачка принимают 

критические значения. Тогда для соотношения амплитуд z >1  будет 

наблюдаться  нарастание огибающей с задержкой по времени, а для  z < 1 

скорость изменения огибающей имеет максимальное значение относительно 

случая (2.5.19). 

–  При наличии расстройки по частоте: 

– Характер изменения огибающей и мгновенной фазы переходного процесса 

различается при положительной и отрицательной расстройках по частоте. 

Исключением является случай, когда значения фазового скачка составляют 

2θ = ± 180°, в этом случае наблюдается полное совпадение огибающих, а 

мгновенные фазы имеют одинаковую динамику поведения, но 

противоположное направление хода кривых. 

– Различие знаков фазового скачка (2θ) и расстройки по частоте (Δω) 

приводит к тому, что y огибающей H±(t) переходного процесса наблюдается 

менее выраженный провал по амплитуде, а характер изменения мгновенной 

фазы  t  является более плавным по сравнению со случаем, когда знаки у 

данных параметров совпадают. 

– Общие свойства при наличии и отсутствии расстройки по частоте: при 

одновременном скачке амплитуды и фазы гармонического колебания на входе 

УЛС длительность переходного процесса сокращается, если соотношение 

амплитуд M2  > M1 и увеличивается, если  M1 > M2 относительно случая, когда 

M1 = M2. 

– Наличие затухающего колебательного процесса в процессе установления 

информативных параметров позволяет рассчитывать на увеличение скорости 

передачи, если при передаче каждого символа последовательности переходные 

процессы не будут существенным образом сказываться на моментах времени, 

когда они достигают своих стационарных значений.  
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Глава 3. Теория разрешающего времени для фазовых РСПИ ППИ, 

работающих в ЧСКС с МСИ. Математические модели информационного 

канала связи. Новый подход к оценке пропускной способности 

Из выводов предыдущей главы следует, что установление мгновенной фазы 

переходного процесса на выходе УЛС, вызванного скачком фазы или 

одновременным скачком амплитуды и фазы гармонического колебания, носит s-

образный характер в зависимости от величины скачка фазы, а наличие затухающих 

колебаний у функции установления, приводит к наличию затухающих колебаний в 

процессе установления огибающей и мгновенной фазы. 

Совместный анализ идей разрешающего времени для информационно-

измерительных систем [75] и результатов, полученных в главе 2, позволяет 

говорить о том, что их совместное использование применительно к РСПИ ППИ с 

ФМн-n- и АФМн-N- сигналами, функционирующих в частотно селективных 

каналах с памятью, позволит обеспечить малую вычислительную сложность 

алгоритма приема и обработки информационной последовательности символов, и 

избежать тех недостатков, которые свойственны традиционным методам 

обработки сигналов в таких каналах (см. главу 1). 

Таким образом, возникает необходимость создания основ теории 

разрешающего времени для РСПИ ППИ, использующих ФМн-n- и АФМн-N- 

сигналы, которая заключается в создании новых математических моделей каналов 

связи, связанных с принципиально новым параметром для РСПИ – разрешающим 

временем, а также разработки подхода к оценки их пропускной способности. 
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3.1 Математическая модель канала связи с памятью, функционирующего на 

основе теории разрешающего времени и использующего многопозиционные 

фазоманипулированные сигналы [80,118,120,124,126,130,136,311] 

Для выработки подхода к определению разрешающего времени для реальной 

РСПИ ППИ, реализующей принципы теории разрешающего времени и 

использующей ФМн-n-cигналы, воспользуемся обобщенной структурной схемой 

на рис. 1.12, представленной в [87],  упростив её путём отбрасывания всех 

элементов, не относящихся к каналу связи, а затем преобразуем структурные 

элементы таким образом, чтобы каждый из них реализовал только одну из функций 

канала связи (см. рисунок 3.1), учитывая критерии, предъявляемые к 

математической модели, сформулированные в разделе 1.3. 

 

{ }r

r =  l

r = 1

 вхs t  выхs t H tком( ) {вос(rc  1)}
r = l

r =

изм(t)
ПРД ЛИС ПРМ РУ

 

Рис. 3.1. Структурная схема математической модели канала связи с памятью, 

реализующая принципы теории разрешающего времени и использующая 

ФМн- n- сигналы. ПРД – передатчик; ЛИС – линейная избирательная система, 

определяющая ЧСКС; ПРМ  –  приемник; РУ – решающее устройство. 

 

В представленной структурной модели канала связи ЛИС реализует частотно 

селективные свойства реального составного канала связи в виде обобщенной 

комплексно-частотной характеристики эквивалентного полосового фильтра, 

определяемой, как произведение комплексно-частотных характеристик выходных 

цепей реального передатчика и входных цепей приемника, а также комплексной 

передаточной характеристикой линии связи, обусловленной её частотно 

селективными свойствами. 
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В данной диссертационной работе при описании переходного процесса, 

вызванного прохождением сигналов через составной ЧСКС, определяемый 

параметрами ЛИС будем использовать – функцию установления, которая была 

введена С.И. Евтяновым в рамках его научной школы [54], понятие которой было 

развито в том числе В.М. Богачевым, в частности в работах [11,18,20,257–260]. 

При практическом использовании результатов теории разрешающего 

времени, определение функции установления можно осуществить по оценкам 

составляющих нормированной на коэффициент передачи комплексной огибающей 

переходной характеристики канала на базе определения её составляющих в каждом 

из квадратурных каналов приёмника на частоте приёма. Это можно осуществить 

используя импульсную характеристику канала с помощью методов 

представленных в работе [163] с последующим расчётом переходной 

характеристик квадратурных каналов и использования аппроксимационных 

методов, представленных в работах [11,20,257–260] 

В тоже время при проведении имитационного моделирования в данной 

диссертационной работе будут использоваться ЛИС, которые удовлетворяют 

следующим условиям, которые следует из результатов главы 1: результирующие 

АЧХ и ФЧХ ЛИС обладают близкой к четной и нечетной симметрией 

соответственно, относительно средней частоты1 ЛИС 0  при 0 0/ 2 15   . Для 

данного набора ограничений при анализе переходного процесса, вызванного 

прохождением ФМн-n-cигнала через ЛИС, используются функции установления и 

методы их определения, представленные в работе С.И. Евтянова [54]. Расширение 

возможностей имитационного моделирования для определения общих свойств 

также можно достичь за счёт использования работы В.М. Богачева [18] для 

полосно-пропускающих полиномиальных фильтров, в которой представлено 

развитие метода медленно меняющихся амплитуд С.И. Евтянова [54].  

 
1 Под средней частотой понимаются её среднеарифметическая, резонансная или среднегеометрическая частота ЛИС, 
относительно которой выполняется условие симметрии результирующих амплитудно- и фазочастотной 
характеристик, определяемой в соответствии с правилами, приведенными в [54]. А в случае использования набора 
ограничений из [18] в соответствии с результатами работы [18]. 
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Передатчик в данной структурной схеме модели канала связи (см. 

рисунок  3.1) производит формирование ФМн-n-сигнала на основании 

поступающего на его вход первичного сигнала  фU t , состоящего из *l  

символов. Длительность каждого из радиоимпульсов ФМн-n-сигнала равна 

длительности символа с   первичного сигнала. При этом до начала передачи  0t   

полагается, что на входе передатчика действовал бесконечно долго сигнал, равный 

постоянному фазовому сдвигу сигнального созвездия сс фс2 /v n    , где 

 фс 0;0,5v  ; таким образом ЛИС находилась в стационарном состоянии. А по 

окончанию передачи последнего символа последовательности первичный сигнал 

сохраняет его значение бесконечно долгое время. Каждый символ 1,r l  

первичного сигнала, являющийся значением r  начальной фазой r-ого 

радиоимпульса  ФМн-n-сигнала, принимает равновероятно и независимо одно из n 

значений начальных фаз сигнального созвездия    1
ψ ψ , 1,

n

k kk
k n


  1. Здесь, 

1,k n  -ое значение начальной фазы сигнального созвездия ψk  определяется 

следующим образом 

   фс шψ sgn 0,5 0,5 0,25 0,5 φk k v n n n      .   (3.1.1) 

где  .  – операция округления к ближайшему целому;  sgn  .  – функция знака; 

ш 2 / n    – шаг между соседними значениями начальных фаз сигнального 

созвездия.  

В результате первичный сигнал определяется следующим образом 

         
1

ф сс с с
1

1 1 1 1 1
l

r
r

U t t t r t r




                   

   с1 1 lt l     , (3.1.2) 

 
1 Здесь и далее будет использоваться сокращенное обозначение множества    1

, 1,
n

k kk
i i k n


  . 
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где 
сс

1

r

r q
q

     ; q  – скачок фазы, вызванный передачей q-го символа;  1 t  − 

функция Хэвисайда. 

А формируемый на его основе передатчиком ФМн-n-сигнал на несущей 

частоте 0ω     можно представить следующим образом 

         вх 0 ссexp 1 1 exps t j t t j         

            
1

с с с
1

1 1 1 exp 1 1 exp
l

r l
r

t r t r j t l j




                
 ,  (3.1.3) 

где 0ω  – средняя частота АЧХ ЛИС;   – расстройка по частоте относительно 

0ω .  

На выходе ЛИС ФМн-n-сигнал c момента 0t   можно представить в 

следующем виде 

 

      
        

      

вых 0

0 0 0 0 сс

1

0 с 0 с
1

exp

exp 1 , exp

1 , , exp
l

r
r

s t Z t j t

k j j t B t j j

B t r j B t r j j




    

               

            



 

 

  

     0 с1 , exp lB t l j j      , (3.1.4) 

где  Z t  – комплексная огибающая ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС;  0 ,B t j  – 

функция установления [54]. В работе [18]  0B t  соответствует соотношение 

   0 0/H t k j     
 , где  H t  – функция, в общем случае принимающая 

комплексные значения;      0 0 0 0 0exp φk j k j j            
  и 0φ  – 

результирующий комплексный коэффициент передачи и постоянный фазовый 

сдвиг, вносимый ЛИС, на частоте 0   , соответственно.  

Перед измерением мгновенной фазы ФМн-n-сигнала приемник осуществляет 

компенсацию статических изменений сигнала, вносимых ЛИС  
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ком 0 0 0

ком 0 0

/ ;  

ψ arg / ,

H t Z t Z t k j

t Z t k j

    

     

 


  (3.1.5) 

где  комH t  и    комψ ;t     – огибающая и мгновенная фаза ФМн-n-сигнала, 

подлежащие измерению после компенсации его статических изменений. 

Далее приемник осуществляет измерение значения огибающей  комH t  и 

мгновенной фазы  комψ t  ФМн-n-сигнала, после чего, в оценку последней из них 

вносится аддитивная ошибка измерения.  

      изм ком ψ = ψt t X t ,  (3.1.6) 

где  X t  – стационарный случайный процесс, соответствующий ошибкам 

измерений мгновенной фазы, каждое из его сечений является случайной величиной 

с равномерным законом распределения, чья плотность распределения определяется 

следующим образом 

  
1

,  ; ;
2  

0,  ;  ;
X

x
f x

x

 


 

       
     

  (3.1.7) 

где   – абсолютное значение предельной ошибки измерения мгновенной фазы, 

вносимой приемником. Её приведенное значение определяется как ш/     . 

При этом будем полагать, что подсистема порогового шумоподавления 

разрешает передачу на выход приемника информации об оценке мгновенной фазы, 

только в том случае, если выполняется следующее соотношение 

  ком с порH d M  ,  (3.1.8) 

где порM  – пороговое значение амплитуды принимаемого радиосигнала; 1,d l  – 

номер принимаемого символа. 

Необходимо отметить, что использование значений   и порM  для 

определения воздействия аддитивного белого гауссовского щума в полосе 
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пропускания приемника на решающее устройство детально рассмотрено в разделе 

5.3.2 

Решающее устройство производит восстановление каждого символа 

информационной последовательности первичного сигнала в соответствии с 

правилом  

  вос с '
ψ ψk k k

d


  , (3.1.9) 

где    изм с
1,

' 1, :  ', min ψ ψ k
k n

k n f k d d


    ;  ,f k d  – некоторая функция, 

зависящая от k   и d. 

Из (3.1.8) и (3.1.9) следует, что для корректного восстановления значений 

каждого символа последовательности требуется сформулировать 

соответствующие ограничения, влияющие на выбор длительности символа, и 

произвести соответствующую постановку задачи для их определения. 

Так из выражения (3.1.9) c учётом (3.1.1) следует, что для корректного 

восстановления d -го символа последовательности, с точки зрения поведения 

мгновенной фазы ФМн-n-сигнала, необходимо, чтобы выбранная длительность 

символа с  первичного сигнала удовлетворяла множеству значений с сT   , где при 

сT  выполняется следующая система неравенств 

 
     изм с d огр ком с с d огр

огр ш огр ш

ψ ψ

0,5 φ , 0,5 φ

dT Q dT X dT Q

Q Q

        


    
. (3.1.10) 

где огрQ  – предельное значение, на которое может отличаться измеренная 

мгновенная фаза измψ  от начальной фазы передаваемого d -го символа, при 

котором обеспечивается корректное восстановление каждого символа первичного 

сигнала.  

Поскольку ошибка установления по фазе на выходе ЛИС d-ого символа 

определяется, как    уст с ком с dψd d      , то систему (3.1.10) можно представить 

в следующем виде 

    уст с с огр ш0,5 φdT X dT Q     . (3.1.11) 
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При этом очевидно, для (3.1.11) справедливо следующее соотношение 

          уст с с уст с с макс с огр ш0,5 φdT X dT dT X dT dT Q            , (3.1.12) 

где    макс с уст сmaxdT dT   . Здесь максимизация ошибки установления по фазе 

производится по всем возможным реализациям значений символов в передаваемой 

последовательности с числом символов d для каждого значения длительности 

символа из множества сT . 

Очевидно, что для заданного значения огрQ  и   можно указать значение 

допустимой ошибки установления по фазе доп , которая определяется с помощью 

следующей системы  

 
 

доп огр

макс с доп1, , :

Q

d l l dT

    


     
. (3.1.13) 

Для доп , а соответственно и для огрQ , можно поставить в соответствие 

множество длительностей символа, которое будем называть разрешающим 

временем по фазе Ф.разT   

      ф ф

Ф .раз ф.н.ок ф.к.ок ф.гр
1 1

S S

T t t t
  

   , (3.1.14) 

где фS  – общее число «окон прозрачности» по фазе, а χ-ое «окно прозрачности»1 

по фазе – это диапазон длительностей символов ф.н.ок ф.к.ок с;t t T
 

    . Здесь ф.н.окt

 и  

ф.к.окt


 – длительности символа, при которых начинается и заканчивается -ое 

«окно прозрачности» по фазе, соответственно; ф.грt – граничная длительность 

символа по фазе, которая определяет диапазон длительностей символов 

ф.гр с;t T   . В отсутствии «окон прозрачности» ( фS  = 0) по фазе  Ф.раз ф.грT t .  

 
1 Демонстрация формирования окон прозрачности по фазе представлена на рисунке 3.2 
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Рис. 3.2. Демонстрация формирования «окон прозрачности» по фазе. «Окно 
прозрачности» – зеленная штриховка. Номер «окна прозрачности»: 1-е окно (1); 

2- е окно (2); 3-е окно (3); 4-е окно (4); 5-ое окно (5). 
 

Следует отметить, что здесь и далее большим значениям окон прозрачности 

соответствуют большие значения длительностей символов. При этом ф.н.окt

 можно 

определить следующим образом 

    макс ф.н.ок доп макс ф.н.ок доп: 0, ,d d U t dt
 

          
 


, (3.1.15) 

а ф.к.окt


 из условия  

    макс ф.к.ок доп макс ф.к.ок доп:  0, ,  d d U t dt
 

          
 


, (3.1.16) 

при этом ф.грt  удовлетворяет следующей системе условий 

 
   

    
макс ф.гр доп макс ф.гр доп

ф.гр макс доп

:  0, ,  

:   ;

d dU t dt

d t d

           
      



, (3.1.17) 

здесь   . U


 – проколотая окрестность  -окрестность. 

Определение Ф.разT  в форме (3.1.14) обусловлено тем, что из анализа 

результатов, полученных в главе 2, становиться очевидным, что, когда  0B t  

претерпевает затухающие колебания в процессе своего установления, параметры 
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ФМн-n-сигнала, такие как огибающая, мгновенная фаза и частота, испытывают 

затухающие колебания около устанавливаемого значения. 

Определим аналитическую зависимость  огр ссQ f   для этого рассмотрим 

особенности, которые возникают в процессе измерения мгновенной фазы ФМн-n-

сигнала приемником. Детектирование приемником мгновенной фазы, с точки 

зрения математической модели представляет операцию, реализуемую функцией 

главного аргумента комплексного числа  arg  .  с областью определения её 

значений [ ; ]  . При этом ошибки измерения являются аддитивными и вносятся 

после данной операции, при условии что должно выполнять (3.1.13). Поэтому 

становиться очевидным (см. рис. 3.3), что когда эффективный фазовый скачок для 

d-го символа составляет     
эфd ком с dψ 1 ; 2d         , то, в процессе 

изменения мгновенной  фазы, будет наблюдаться её скачкообразное изменение 

значений от   к  . 

В этом случае изменение мгновенной фазы в процессе установления можно 

описать следующим образом (продемонстрировано на рисунке 3.4):  

1) на первом этапе мгновенная фаза изменяется в пределах той четверти 

комплексной плоскости, к которой относится значение   ком сψ 1d   . Так, если 

  ком сψ 1 0d    , то в пределах второй четверти, а если   ком сψ 1 0d    , то в 

пределах третьей четвертей.  

2) на втором этапе происходит переход мгновенной фазы между четвертями 

комплексной плоскости, что соответствует изменению её значения от   к  , в  

декартовой системе координат этому соотвествует скачкообразное изменение 

мгновенной фазы от   к  , где знак «+» соответствует случаю, когда 

 ком перψ 0, 0U t    
 


 и «–», если  ком перψ 0, 0U t    

 


), где  пер с1t d   . 

Здесь и далее перt – время перехода между второй и третьей четвертями 

комплексной плоскости. 
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Рисунок. 3.3. К демонстрации особенности, возникающей при эффективном 
значении фазового скачка   

эфd ; 2    .  Тип комплексной амплитуды: 

      ком с ком с1 exp 1H d j d      (круг зеленного цвета);  exp dj  (круг синего 

цвета). Значение параметров: 1)   ком с1 1H d     (а, г); 2)   ком с1 1H d     

(б, в); 3)    ком с 0;d    ,  ;0d     (а, б); 4)    ком с ;0d    ,  0;d    

(в,  г). 
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Рисунок. 3.4. К демонстрации особенности установления мгновенной фазы, 

возникающей при эффективном значении фазового скачка   
эфd ;2    , в 

отсутствии затухающих колебаний в процессе установления.  Номера этапов: 
1)  первый этап (синий цвет); 2) второй этап (красный цвет); 3) третий этап 
(зеленый этап) 
 
3) на третьем этапе мгновенная фаза  комψ t  изменяется в пределах той четверти 

комплексной плоскости, к которой принадлежит значение d , при этом достигая 

значения  ком сd   к концу передачи d-го символа. 

Следует отметить, что, если процесс установления  комψ t  сопровождается 

затухающими колебаниями, то в общем случае при  
эфd ;2     все этапы 

установления мгновенной фазы чередуются между собой во времени 

(см.  рисунок  3.5). В этом случае каждому переходу между второй и третьей 

четвертями соответствует свое время перехода перi
t , где i – номер перехода. 
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Рисунок. 3.5. К демонстрации особенности установления мгновенной фазы, 

возникающей при эффективном значении фазового скачка   
эфd ;2    , при 

наличии затухающих колебаний в процессе установления.  Номера этапов: 1) 
первый этап (синий цвет); 2) второй этап (красный цвет); 3) третий этап (зеленый 
этап) 
 

Предельные значения длительностей символов, при которых наблюдается 

третий этап установления, определяются разрешающим временем по фазе, для 

которого в пределе огр ш0,5 φQ   .  

Поскольку разрешающему времени ставится в соответствие огрQ , а 

скачкообразное изменение мгновенной фазы происходит от   к  , то 

соответственно огрQ   определяется следующим образом 
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огр ш
1,

фс ш

сс

min π ψ π ψ 0,5 φ

sgn 0,5 0,5 0,25 φ

2
0,5 sgn 0,5 0,5 0,25

k n
k n
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v n n
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   сс

2
0,5 sgn 0,5 0,5 0,25n n n

n


     . (3.1.18) 

Упростим выражение (3.1.18), рассматривая его отдельно для четного и 

нечетного числа дискретных состояний по фазе: 

 при чётном числе дискретных состояний *2 ,  n b b   выражение примет вид 

  огр сс сс

2
0,5 sgn 0,5 0,5 0,25Q n n n

n


      ; (3.1.19) 

 при нечётном числе дискретных состояний *2 1,  n b b    

      

 

огр сс

сс

2
0,5 2 1 sgn 0,5 2 1 0,5 2 1 0,25

2 1
2

0,5 sgn 0,5 0,5 0,25
2 1

Q b b b
b

b b b
b


          




          


 

 

   

 
сс

сс сс

2
1 sgn 1 0,5 0,25

2 1
2 2

2 1 2 1

b b b
b

b

b b


        


  

     
 

  

 сс сс2 1b n

 
   


. (3.1.20) 

Из выражений (3.1.19) и (3.1.20) видно: 

 наибольшие значения огрQ  для чётного числа дискретных состояний по 

фазе достигаются при сс n


  , а для нечётного – при сс 0  . В этом случае, 

целесообразно для чётного числа дискретных состояний использовать сс n


  , а 

для нечётного сс 0  , поскольку в этом случае достигается наименьшее влияние 

от ошибок измерений и наименьшая возможная длительность символа; 
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 в том случае, когда огр 0Q   будет наблюдаться ошибка восстановления тех 

символов передаваемого ФМн-n-сигнала, чье значение начальной фазы 

соответствует π. Это наблюдается среди сигнальных созвездий, у которых для 

чётного числа дискретных состояний по фазе постоянный фазовый сдвиг сс 0  , а 

для нечётного – сс n


  ; 

 учёт ошибок определения фазы несущего колебания  нест ;n n     у  

реальной РСПИ за счёт её наибольшего значения ош нестmax   , который в том 

числе может быть обусловлен малым доплеровским расширением спектра, когда 

минимальное значение скачка фазы многократно превышает набег фазы на один 

символ, может быть осуществлен при определении  символьной скорость передачи 

за счёт оценки Ф.разT  на основании значений  огрQ  и  , последнее определяется  с 

помощью (3.1.19) и (3.1.20) на основании использования следующих соотношений  

для сигнальных созвездий с чётным числом дискретных состояний сс ошn


   , а 

для нечетного числа дискретных состояний по фазе при сс ош   .  

Из выражения (3.1.8) следует, что для корректного восстановления d -ого 

символа первичного сигнала при любой реализации первичного сигнала также 

требуется, чтобы выбранная длительность символа с  первичного сигнала 

удовлетворяла множеству значений с АT   , где при АT  выполняется следующее 

соотношение 

  ком А порmin H dT M . (3.1.21) 

Здесь минимизация производится по всем возможным реализациям значений 

символов в передаваемой последовательности с числом символов d при заданном 

значении длительности символа с АT  . 
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Для порM  при l   можно поставить в соответствие множество 

длительностей символа, которое будем называть разрешающим временем по 

огибающей ог.разT  ,  

      огог

п пп п

ог.раз ог.н.ок ог.к.ок ог.гр
1 1

i i

SS

i i
T t t t

 
   , (3.1.22) 

где огS  – общее число «окон прозрачности» по огибающей, вызванных работой 

пороговой подсистемой шумоподавления. «Окно прозрачности» по огибающей1 – 

это диапазон длительностей символов 
п п

ог.н.ок ог.к.ок А;
i i

t t T  
 

. Здесь 
п

ог.н.окi
t  и 

п
ог.к.ок

i
t  – 

длительности символа, при которых начинается и заканчивается пi -ое «окно 

прозрачности», вызванное работой пороговой подсистемой шумоподавления, 

соответственно; ог.грt  – граничная длительность символа по огибающей, 

обусловленная работой пороговой подсистемой шумоподавления, определяет 

диапазон длительностей символов ог.гр А;t T   .  

Hком(dτс )

dτс0

Mпор

1

1

2 3

tог.н.ок2
tог.к.ок2  

Рис. 3.6. Демонстрация формирования «окон прозрачности» по огибающей из-за 
работы подсистемы порогового шумоподавления. «Окно прозрачности» – зеленная 
штриховка. Номер окна прозрачности: 1-е окно (1); 2-е окно (2); 3-е окно (3). 

 

 
1 Демонстрация формирования окон прозрачности по фазе представлена на рисунке 3.6 
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В отсутствии «окон прозрачности» ( огS  = 0) разрешающим временем по огибающей 

является  ог.раз ог.грT t . 

При этом 
п

ог.н.окi
t  можно определить следующим образом 

    
п п

ком ог.н.ок пор ком ог.н.ок пор:  min 0, ,min
i i

d H d U t M H dt M      
 


, (3.1.23) 

а 
п

ог.к.ок
i

t  – 

    
п п

ком ог.к.ок пор ком ог.к.ок пор:  min 0, ,  min
i i

d H dU t M H dt M      
 


. (3.1.24) 

При этом ог.грt  удовлетворяет следующей системе условий 

 
   

    
ком ог.гр пор ком ог.гр пор

ог.гр ком пор

:  min 0, ,min

:   ; min

d H dU t M H dt M

d t H d M

         
        



, (3.1.25) 

здесь   . U


 – проколотая окрестность  -окрестность. 

На основании полученных выше результатов, разрешающее время для 

рассматриваемого канала связи разt , определяющее динамику его работы, в том 

числе и предельную скорость передачи, можно представить следующим образом 

      ФМ ФМ

раз н.ок к.ок ф.гр1 1k k

S S

k k
t

 
      ,    (3.1.26) 

где ФМS  –  число «окон прозрачности» для мгновенной фазы с учётом 

функционирования пороговой подсистемы шумоподавления; н.окk
  и к.окk

  – 

длительности символа, при которых начинается и заканчивается k -ое «окно 

прозрачности»; ф.гр  – граничная длительность символа по фазе с учётом 

функционирования пороговой подсистемы шумоподавления. В отсутствии «окон 

прозрачности» ( окS  = 0) разрешающее время раз ф.гр .t    

При этом составляющие разрешающего времени в (3.1.26) определяются с 

использованием следующего соотношения, представленного в виде числовых 

отрезков   
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ФМ

н.ок к.ок ф.гр А с
1

; ;
k k

S

k

T T


          , (3.1.27) 

где 
ф

с ф.н.ок ф.к.ок ф.гр
1

; ;
S

T t t t
 



      ; 
ог

п п
п

А ог.н.ок ог.к.ок ог.гр
1

; ;
i i

S

i

T t t t


      ; 


ФМ

ФМн н.ок к.ок ф.гр
1

; ;
k k

S

k

T


          – допустимые длительности символов, 

обеспечивающие корректное восстановление символов информационной 

последовательности в условиях МСИ и работы пороговой подсистемы 

шумоподавления. 

3.2 Математическая модель канала связи с памятью, функционирующего на 

основе теории разрешающего времени и использующего многопозиционные 

амплитудно-фазоманипулированные сигналы [128,129,132,133,136,329] 

Для выработки подхода к определению разрешающего времени для реальной 

РСПИ, реализующей принципы теории разрешающего времени и использующей 

АФМн-N-cигналы, воспользуемся моделью канала связи, которая представлена в 

предыдущем разделе для ФМн-n-сигнала, и доработаем её. При этом будем 

рассматривать более подробно только те особенности модели, которые отличают 

её от рассмотренной ранее в разделе 3.1.  

Непосредственно сама структурная модель канала связи для АФМн-N-

cигнала представлена на рисунке 3.7. Передатчик в данной математической модели 

формирует АФМн-N-сигнал, состоящий из *l  символов. При этом считаем, что 

до начала передачи  0t   на выходе передатчика неопределённо долго действует 

гармоническое колебание   0 0 ссexpM j t       , а, следовательно, ЛИС 

находится в стационарном состоянии. После окончания передачи последнего  
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{ , }Mr r
r = l

r = 1

 вхs t  выхs t H tизм( ) { ),M rвос c c  1(  вос(r )}
r =  l

r =

изм(t)
ПРД ЛИС ПРМ РУ

 

Рис. 3.7. Структурная схема математической модели канала связи с памятью, 
реализующая принципы теории разрешающего времени  

и использующая АФМн-N-сигналы.  
символа, на выходе передатчика продолжает действовать гармоническое колебание

     0 сexp 1l lM j t l          . 

Каждый символ АФМн-N-сигнала длительностью с  представляет 

комплексную амплитуду  expr rM j , где 1,r l , которая принимает 

равновероятно одно из N m n   дискретных значений сигнального созвездия, где 

n – число дискретных состояний по фазе, m – число дискретных состояний по 

амплитуде в сигнальном созвездии. Здесь rM  и r  – амплитуда и начальная фаза r-

го радиоимпульса АФМн-N-сигнала, соответственно. Значения начальных фаз 

сигнального созвездия определяется соотношением (3.1.1), а амплитуд 

 cc ш ссp
M p M M    . (3.2.1) 

Здесь 1,p m  – номер амплитуды в сигнальном созвездии; 

 ш cc ссm
M M M m     – шаг между соседними значениями амплитуд сигнального 

созвездия; ссM – начальный сдвиг по амплитуде сигнального созвездия. 

Комплексная амплитуда формируется на основании двух первичных 

сигналов, одного для начальной фазы   фU t  и другого  – для амплитуды  АU t , 

которые поступают на вход передатчика и определяются следующим образом 

         
1

ф сс с с
1

1 1 1 1 1
l

r
r

U t t t r t r




                   

   с1 1 lt l     ; (3.2.2) 

         
1

А 0 с с
1

1 1 1 1 1
l

r
r

U t t M M t r t r




                

   с1 1 lt l M    . (3.2.3) 
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Таким образом, формируемый передатчиком АФМн-N-сигнал на несущей 

частоте 0ω   ,  можно представить следующим образом 

         вх 0 0 ссexp 1 1 exps t j t t M j          

            
1

с с с
1

1 1 1 exp 1 1 exp
l

r r l l
r

t r t r M j t l M j




                
 ,  (3.2.4) 

На выходе ЛИС АФМн-N-сигнал с учётом результатов работы [54] c момента 

0t   можно представить в следующем виде  

 

      
        

      

вых 0

0 0 0 0 0 сс

1

0 с 0 с
1

exp

exp 1 , exp

1 , , exp
l

r r
r

s t Z t j t

k j j t M B t j j

M B t r j B t r j j




    

               

            



 

 

  

     0 с1 , expl lM B t l j j      , (3.2.5) 

где  Z t  – комплексная огибающая АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС.  

Перед измерением мгновенной фазы АФМн-N-сигнала приемник также 

осуществляет компенсацию статических изменений сигнала, вносимых ЛИС  

 
        
      

ком 0 0 0

ком 0 0

' / ;  

ψ arg / ,

H t Z t Z t k j

t Z t k j

    

     

 


  (3.2.6) 

Далее приемник производит определение огибающей  комH t  и мгновенной 

фазы  комψ t  АФМн-N-сигнала, после чего в их оценки вносятся аддитивные 

ошибки измерений, то есть 

            изм ком изм ком ;  ψ = ψ ;H t H t Y t t t X t    (3.2.7) 

где  X t  и  Y t – стационарные случайные процессы, соответствующие ошибкам 

измерений мгновенной фазы и огибающей, соответственно. Каждое из их сечений 

является случайными величинами с равномерными законами распределений. Их 

плотности распределений определяются следующим образом 
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11 ,  ;, ;
22  ;   

0,  ;  0,  ;  

H H
HY X

H H

xy
f y f x

y x

 


 

           
         

 , (3.2.8) 

где H  и   – абсолютные значения предельных ошибок измерений огибающей и 

мгновенной фазы, вносимых приемником, соответственно. Их приведенные 

значения определяются, как ш/H H M      и ш/     . 

Необходимо отметить, что использования значений H  и   для определения 

воздействия аддитивного белого гауссовского щума в полосе пропускания 

приемника на решающее устройство детально рассмотрено в разделе 5.4. 

Решающее устройство производит восстановление каждого символа, то есть 

комплексной амплитуды     вос с вос сexp ψM d j d  , на основании восстановленных 

значений мгновенной фазы и амплитуды, что происходит в соответствии с 

правилом  

    вос с вос с' '
ψ ψ , k pk k p p

d M d M
 

     (3.2.9) 

где        изм с изм с
1, 1,

' 1, :  ', min ψ ψ ,  ' 1, :  ', mink p
k n p m

k n f k d d p m f p d H d M
 

        ;

1,d l  – номер принимаемого символа. 

Из (3.2.9) следует, что для корректного восстановления значений каждого 

символа последовательности требуется, чтобы выбранная длительность символа с  

первичного сигнала удовлетворяла множеству значений с АФT  , где при АФT  

выполняется следующая система неравенств 

 
 
 

   
   

уст АФ АФ огризм АФ огр

изм АФ А уст АФ АФ А

ψ d

d

dT X dT QdT Q

H dT M Q dT Y dT Q

        
      

 . (3.2.10) 

где     уст с ком с dψd d      ,    уст с ком с dd H d M      – ошибки установления 

по фазе и амплитуде, соответственно, для d – го символа в момент времени сd ; 

огрQ  имеет тот же смысл, что и для ФМн-n-сигнала. Также будет справедливо 
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соотношение огр ш0,5 φQ   , огр ш0,5 φQ   .  АQ  – предельное значение, на которое 

может отличаться  изм H t  от амплитуды передаваемого d -го символа, при котором 

обеспечивается корректное восстановление каждого символа передаваемой 

последовательности; при этом очевидно А ш0,5Q M  , А ш0,5 .Q M   

Учитывая результаты, представленные в предыдущем разделе и особенности 

переходных процессов в ЛИС, множество АФT  можно представить в следующем 

виде 

 
АФ

АФ АФ.н.ок АФ.к.ок АФ.гр О Ф
1

; ;
v v

S

v

T T T


           , (3.2.11) 

  
A Ф

о о ф ф

о ф

О О.н.ок О.к.ок О.гр Ф Ф.н.ок Ф.к.ок Ф.гр
1 1

; ; ;   ; ; .
i i i i

N N

i i

T t t t T t t t
 

                (3.2.12) 

Здесь АФ.н.окv
 , АФ.к.окv

  – длительности символов, при которых начинается и 

заканчивается v -ое «окно прозрачности», соответственно, общее для мгновенной 

фазы и огибающей, то есть АФ.н.ок АФ.к.ок АФ;
v v

T     ; АФ.гр  – граничная длительность 

символа, общая для огибающей и мгновенной фазы, определяет диапазон 

длительностей символов  АФ.гр АФ; T   ; АФ1,v S  и АФS  – номер «окна 

прозрачности», общего для амплитуды и мгновенной фазы и их общее количество; 

о
О.н.окi

t , 
о

О.к.окi
t  – длительности символов, при которых начинается и заканчивается 

оi -ое «окно прозрачности» соответственно, для огибающей; 
ф

Ф.н.окi
t , 

ф
Ф.к.окi

t  – 

длительности символов, при которых начинается и заканчивается фi -ое «окно 

прозрачности», соответственно, для мгновенной фазы; О.грt  и Ф.грt  – граничные 

длительности символа для огибающей и мгновенной фазы соответственно; АN  и 

ФN  –  число «окон прозрачности» для огибающей и мгновенной фазы, 

соответственно. 

Очевидно, что АФT  при l   определяет разрешающее время для 

рассматриваемой модели  
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      АФ АФ

раз АФ.н.ок АФ.к.ок АФ.гр1 1v v

S S

v v
t

 
      , (3.2.13) 

поскольку  ОT  в этом случае определяет составляющие разрешающего времени по 

огибающей      A A

О о о
о о

раз О.н.ок О.к.ок О.гр
1 1i i

N N

i i
t t t t

 
   , а ФT  – разрешающее время по 

фазе      Ф Ф

Ф ф ф
ф ф

раз Ф.н.ок Ф.к.ок Ф.гр
1 1

i i

N N

i i
t t t t

 
    так, как: 

а) при ФT  для 1,  d l  символа последовательности при l   будет справедливо 

следующее соотношение  

      уст Ф Ф макс Ф огр ш0,5 φdT X dT dT Q         , (3.2.14) 

где    макс Ф уст ФmaxdT dT   , здесь максимизация ошибки установления по фазе 

производится по всем возможным реализациям значений символов в передаваемой 

информационной последовательности с числом символов d для каждого значения 

длительности символа из множества ФT . При этом, также как и для ФМн-n-сигнала, 

в рассматриваемом случае для заданного значения огрQ   и   можно указать 

значение допустимой ошибки установления по фазе доп , которое определяется с 

помощью следующей системы  

 
 

доп огр

макс Ф доп1, , :

Q

d l l dT

   


     
. (3.2.15) 

Поскольку значение амплитуды импульса влияет лишь на скорость переходного 

процесса, связанного с установлением мгновенной фазы, не изменяя ход кривых 

(что можно заключить, совместно анализируя результаты главы 2 и выражение 

(3.2.5)), то следовательно, аналитическая зависимость  огр ссQ f   и результаты, 

полученные для ФМн-n-сигнала (см. (3.1.19) и (3.1.20)) полностью применимы и к 

АФМн-N-сигналу. 

В этом случае 
ф

Ф.н.окi
t  можно определить следующим образом 
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ф ф

макс Ф.н.ок доп макс Ф.н.ок доп: 0, ,
i i

d d U t dt          
 


, (3.2.16) 

а 
ф

Ф.к.окi
t  – 

    
ф ф

макс Ф.к.ок доп макс Ф.к.ок доп:  0, ,  
i i

d d U t dt          
 


. (3.2.17) 

При этом, Ф.грt  удовлетворяет следующей системе условий 

 
   

    
макс Ф.гр доп макс Ф.гр доп

Ф Ф.гр макс Ф доп

:  0, ,  

:   ;

d dU t dt

d t d

           
        



, (3.2.18) 

здесь   . U


 – проколотая  -окрестность. 

б) при использовании множества длительностей символа  ОT  для 1,  d l  -ого 

символа последовательности, когда l   будет справедливо следующее 

соотношение 

      уст О О макс О ш0,5H АdT Y dT dT Q M         , (3.2.19) 

где    макс О уст ОmaxdT dT   . Здесь, максимизация ошибки установления по 

амплитуде производится по всем возможным реализациям значений символов в 

передаваемой последовательности с числом символов d для каждого значения 

длительности символа из множества ОT . Очевидно, что, как и для мгновенной фазы, 

так и для огибающей для заданного значения АQ  и H  можно указать значение 

допустимой ошибки установления по амплитуде доп , которая определяется с 

помощью следующей системы  

 
 

доп А

макс О доп1, , :

HQ

d l l dT

    


      
. (3.2.20) 

При этом 
о

О.н.окi
t  можно определить следующим образом 

    
о о

макс О.н.ок доп макс О.н.ок доп: 0, ,
i i

d d U t dt          
 


, (3.2.21) 

а 
о

О.к.окi
t  – 
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о о

макс О.к.ок доп макс О.к.ок доп:  0, ,  
i i

d d U t dt          
 


, (3.2.22) 

при этом О.грt  удовлетворяет следующей системе условий 

 
   

    
макс О.гр доп макс О.гр доп

А О.гр макс А доп

:  0, ,  

:   ;

d dU t dt

d t d

             
         



, (3.2.23) 

здесь   . U


 – проколотая окрестность  -окрестность. 

 
 

3.3 Оценка пропускной способность канала связи с памятью, 

функционирующего на основе теории разрешающего времени 

[124,125,128,130] 

 

Анализируя математические модели каналов связи, можно прийти к выводу 

о том, что их пропускная способность должна определяться в соответствии с 

правилом её определения для дискретного канала без помех. Это обусловлено тем, 

что эффект от памяти канала учитывается при выборе значения длительности 

символа с учётом ограничений, необходимых для корректного восстановления 

символов у всей последовательности. При этом при обработке каждого 

принимаемого символа, значение предшествующих ему символов не учитывается, 

в том числе и при наличии ошибок измерений, то есть не используется ОСР. Съем 

информации о символах происходит в дискретные моменты времени, кратные 

длительности символа, а сигнальное созвездие является дискретным множеством. 

Таким образом, каждое значение принимаемого символа будет определяться 

независимо от предыдущих, а учёт памяти канала и ошибок измерений приводит к 

необходимости соответствующего определения длительности символа.  

Таким образом, пропускную способность такого канала на основании [87] 

можно определить следующим образом  
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   max yС U H Y , (3.3.1) 

где с1 /yU    –  скорость передачи элементарных сигналов (радиоимпульсов), 

 H Y  – энтропия символа на входе в канал. 

Очевидно, что выражение (3.3.1) с учетом вышеприведенного можно 

представить следующим образом: 

– для канала связи с ФМн-n-сигналами, рассмотренного в разделе 3.1, в виде 

      2max max logy yС U H Y U n  , (3.3.2) 

– для канала связи с АФМн-N-сигналами, рассмотренного в разделе 3.2, в виде 

       2 2max max log max logy y yС U H Y U N U mn   . (3.3.3) 

Из выражений (3.3.2) и (3.3.3) следует, что, для определения пропускной 

способности, требуется определить предельную длительность символа с , при 

которой обеспечивается  max yU  с учётом ограничений, которые были 

определены в предыдущих разделах данной главы. Очевидно, что такой 

длительностью символа, которая обеспечивает  max yU ,  является разрешающее 

время разt , которое при наличии «окон прозрачности» для ФМн-n-сигнала есть 
1н.ок

, для АФМн-N-сигнала –
1АФ.н.ок , а в их отсутствии равно ф.гр  и АФ.гр  для ФМн-n- и 

АФМн-N-сигнала, соответственно. 

С точки зрения практической реализации РСПИ, построенных на основе 

теории разрешающего времени, целесообразно использовать дополнительные 

оценки пропускной способности, получаемых за счет использования всех 

составляющих разрешающего времени. 

Таким образом общая группа оценок пропускной способности для ФМн-n-

сигнала определяется следующим образом на основании (3.3.2) 

 1
раз 2logС t n , (3.3.4) 
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а для АФМн-N-сигнала на основании (3.3.3) 

 1 1
раз 2 раз 2log logС t N t mn    (3.3.5) 

На основании выражения (3.1.26), (3.2.13), (3.3.4), (3.3.5) набор оценок 

пропускной способности может быть представлен в следующем виде: 

– для ФМн-n-сигнала 

 
раз ф.гр раз н.ок раз к.ок

' ''
б.ок ; ; 

k k
k kt t t

С С С С С С
  

   ; (3.3.6) 

– для АФМн-N-сигнала 

 
раз АФ.гр раз АФ.н.ок раз АФ.к.ок

' ''
б.ок ; ; 

v v
v vt t t

С С С С С С
  

   . (3.3.7) 

Здесь, б.окС  – оценка пропускной способности без использования окон 

прозрачности; '
kС , '

vС  – оценки верхней границы пропускной способности для k-го 

и v  - го «окна прозрачности» при использовании ФМн-n- и АФМн-N-сигнала, 

соответственно;  kС  , vС   – оценки нижней границы пропускной способности для k-

го и v  - го «окна прозрачности» при использовании ФМн-n- и АФМн-N-сигнала, 

соответственно. 

При этом очевидно, что потенциальная пропускная способность, 

реализуемая РСПИ, построенной на базе теории разрешающего времени будет:  

а) для ФМн-n-сигнала,  при использовании «окон прозрачности» определяться, как 

раз н.ок1
пот t
С С


 , а без их использования 

раз ф.гр
пот t

С С


 ; 

б) для АФМн-N-сигнала при использовании «окон прозрачности» определяться, 

как 
раз АФ.н.ок1

пот t
С С


 , а без их использования 

раз АФ.гр
пот t

С С


 . 

В заключение важно отметить, что при оценке зависимостей пропускной 

способности от числа дискретных состояний целесообразно задаваться не 

абсолютными значениями доп , доп ,   и H , а их приведёнными значениями 

0 доп ш/    , 0 доп ш/ M    ,   и H , соответственно.  
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ВЫВОДЫ ПО ГЛАВЕ 3 

1) Разработаны математические модели информационного ЧСКС РСПИ ППИ, в 

котором для передачи информации используются ФМн-n- и АФМн-N-сигналы, а 

управление режимами её работы, в том числе прием и обработка сигналов 

реализуется на базе применения теории разрешающего времени. Модели 

учитывают влияние следующих неблагоприятных факторов: а) расстройки по 

частоте, вызванной: неточностью настройки частоты передатчика или движением 

среды распространения; б) набег фазы обусловленного малым доплеровским 

расширением частоте; в) ошибок измерений, вносимых приемником; в) ошибок 

восстановления (определения) начальной фазы несущего колебания. Для модели с 

ФМн-n-сигналами дополнительно учитывается влияние работы пороговой 

подсистемы шумоподавления на решающее устройство.  

2) Для разработанных моделей информационного ЧСКС получены аналитические 

выражения, позволяющие оценить пропускную способность фазовых РСПИ ППИ 

с использованием нового системного параметра – «разрешающее время». 

3) Для достижения наибольшей помехоустойчивости при воздействии 

мультипликативных помех в форме МСИ требуется использовать постоянный 

фазовый сдвиг равный / n  для сигнальных созвездий с чётным числом 

дискретных состояний по фазе n и при нечётном n – равным 0.  

4) Учёт (компенсация) у реальной РСПИ ошибки определения фазы несущего 

колебания  нест ;n n     за счёт её наибольшего значения ош нестmax    в 

процессе передачи достигается посредствам выбора символьной скорости на 

основании оценки разрешающего времени при  огрQ  и  , которые определяются  с 

помощью (3.1.19) и (3.1.20). При этом полагается для сигнальных созвездий с 

чётным числом дискретных состояний сс ошn


   , а для нечетного числа 

дискретных состояний по фазе при сс ош   .   
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5) Для АФМн-N- и ФМн-n- сигналов будет наблюдаться ошибки восстановления 

тех символов информационной последовательности обусловленных МСИ, чье 

значение начальной фазы составляет π для сигнальных созвездий, у которых для 

чётного числа дискретных состояний по фазе постоянный фазовый сдвиг сс 0  , а 

для нечётного – сс n


  . 

6) Использование теории разрешающего времени для РСПИ ППИ с ФМн-n- и 

АФМн-N-сигналами обеспечивает простоту реализации алгоритма приёма и 

обработки, поскольку при восстановлении символов информационной 

последовательности влияние памяти канала учитывается косвенно в выборе 

длительности символа.  

7) Оценка пропускной способности информационного ЧСКС фазовой РСПИ ППИ 

требует определения разрешающее время канала связи, которое связано с 

соответствующим анализом переходных процессов, с последующим созданием 

методов и алгоритмов его оценки, обладающих низкой вычислительной 

сложностью для обеспечения достижения адаптивного управления работой 

фазовой РСПИ ППИ.  
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Глава 4. Теория разрешающего времени для фазовых РСПИ ППИ, 

работающих в ЧСКС с МСИ. Методы для оценки пропускной способности и 

разрешающего времени и алгоритмы реализации 

В данной главе были получены следующие результаты с использованием 

разработанных моделей ЧСКС и подходов к оценке пропускной способности, 

представленных в предыдущей главе: 

1. Выражение в замкнутой форме для оценки потенциальной пропускной 

способности ЧСКС с КЧХ резонансного фильтра при использовании ФМн-n-

сигнале; 

2. Разработаны эффективные с вычислительной точки зрения аналитические и 

численные методы оценки разрешающего времени и пропускной способности для 

созданных в предыдущей главе моделей, реализующие их алгоритмы с низкой 

вычислительной сложностью и c высокой степенью параллельности вычислений. 

Показано, что вычислительная сложность аналитических методов не зависит от 

объема канального алфавита, а численные методы обеспечивают постоянную 

вычислительную сложность. Предложены новые подходы для дополнительного 

снижения вычислительной сложности алгоритмов на базе аналитических методов, 

в частности методы аналитической кластеризации вычислений повторяющихся 

элементов. 

3. Разработаны новые нестатистические методы оценки эффективной памяти 

информационного ЧСКС РСПИ ППИ для ФМн-n- и АФМн-N-сигналов. 

4. На основании применения созданных методов оценки пропускной способности 

показано, что: а) эффективная память для наиболее распространенных ЧСКС не 

превосходит 4 и 5 символов при 128n   и 1024N  , соответственно; б) возможна 

реализация режима выше скорости Найквиста для фазовых РСПИ ППИ (например, 

потенциальная пропускная способность в 9 бит/Гц*с при ФМн-4-сигнале); 

в) впервые выявлен и исследован режим работы РСПИ ППИ при использовании 

«окон прозрачности» (ОП). Показано, что выигрыш по пропускной способности 
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для заданного объема канального алфавита при использовании ОП в среднем 

составляет в 1,2…1,9 раза по отношению к случаю, когда ОП не используются.  

5. Произведена апробация разработанных методов оценки пропускной 

способности, определена их точность, которая позволяет говорить об корректности 

получаемых результатов. 

4.1 Аналитическая оценка потенциальной пропускной способности канала с 

памятью с комплексной частотной характеристикой резонансного фильтра 

при использовании ФМн-n-сигнала, полученная с использованием теории 

разрешающего времени  [118,119,125,307,322] 

Для решения задачи по оценке потенциальной пропускной способности 

ЧСКС с КЧХ РФ при использовании ФМн-n-сигнала и наличии МСИ были 

использованы следующие методы: 1) метод медленно меняющихся амплитуд; 2) 

метод доказательства «от противного». 

Аналитическая оценка получена при следующих дополнительных 

ограничениях: 

1. расстройка по частоте отсутствует  0 ; 

2. пороговое значение амплитуды принимаемого радиосигнала, полагается 

равным нулю  пор 0M  . Таким образом, подсистема порогового шумоподавления 

не оказывает влияние на работу приемника и решающего устройства. 

С целью оценки пропускной способности выполним анализ 

скомпенсированной комплексной огибающей ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС 

     0 0/Z t Z t k j   (см. (3.1.4), (3.1.5)), рассматривая процесс передачи l-го 

символа в момент времени   раз1lt t l t   , где раз0;lt t    . При анализе будем 

использовать:  

а) следующие обозначения 
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 ; (4.1.1) 

 ; (4.1.2) 

б) подстановки  

 с разt  ; (4.1.3) 

 

1

1

сс сс
1 1

ξ

2 2 θ θ ξ θ

r
r

q
q

r r

r q q r r r r
q q





 



            



 
 

; (4.1.4) 

 1 1ξ θ ξ θr r r r    ; (4.1.5) 

 
'

1

'
1

θ θ 0,5 ;

0,5 ;

r r r

r r r





  

    
 (4.1.6) 

где 1,r l .   

в) свойства функции установления (см. (2.4.7)) 

 ; (4.1.7) 

г) следующие свойства функции установления для РФ, которые следуют из  

выражения (2.2.2) 

 
       

          
0 раз 0 раз 0 раз

0 раз 0 раз 0 раз 0 раз

1 1 1 1 ;

1 1 1 .

l l

l l l

B t l r t B t l r t B t

B t l r t B t l r t B t l r t B t

                  
            

 (4.1.8) 

Выражение для скомпенсированной комплексной огибающей ФМн-n-

сигнала на выходе ЛИС с учётом (3.1.4), (4.1.3) – (4.1.5) будет определяться 

следующим образом  

            
1

0 0 1 1 0 раз 0 раз
1

1 exp 1
l

r

Z t B t j B t r t B t rt




               

         0 разexp ξ θ 1 exp ξ θr r l lj B t l t j      . (4.1.9) 

Её значение в момент времени  на основании (4.1.8) и (4.1.9) 

будет определяться следующим образом  

 уст разr rt  

 '
0 раз=rM Z rt

     0 0 0Re , ,  Im , 0 при 0B j t B t B j t     

  раз1lt t l t  
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0 раз 0 раз 1 1 0

1

0 раз 0 раз
1

1

0 0 раз 0 раз
2

1 1 1 exp exp ξ θ

1 exp ξ θ

exp ξ θ 1 exp ξ θ

l l l l l

l

l l r r
r

l

l l l l l r r
r

Z t l t B t l t j B t j

B t l r t B t l r t j

B t j B t l r t B t l r t j









            

          

            







 

 (4.1.10) 

Анализируя выражение в фигурных скобках в равенстве (4.1.10) с учётом 

(2.1.3), (2.4.2) и (4.1.7), приходим к выводу, что оно представляет значение 

комплексной огибающей переходного процесса, вызванного скачком фазы 

гармонического колебания, в момент окончания передачи символа, в данном 

случае первого символа информационной последовательности. В результате 

выражение в  из (4.1.10) можно представить следующим образом, учитывая 

(4.1.1), (4.1.2) и (4.1.5) 

 . (4.1.11) 

Дальнейшее преобразование выражения (4.1.10) произведём, учитывая 

равенства (4.1.11), (4.1.5), (4.1.6) и (4.1.8). В результате получим 

 

 

 . (4.1.12) 

            0 раз 0 раз 1 1 0 раз 1 11 2 1 exp exp ξ θ .lB t l t B t B t j               

  . 

       ' '
1 1 1 1 1 2 2 1 . exp ξ θ exp ξ θM j M j       

             
        

        

       

'
0 раз 0 0 раз 1 2 2 1

0 раз 0 раз 2 2

1

0 раз 0 раз
3

'
0 раз 0 раз 1 2 2 1 0

1 exp ξ θ 1 2 exp ξ θ

2 3 exp ξ θ

1 exp ξ θ

1 3 1 exp ξ θ

l l l l l

l l

l

l l r r
r

l

Z t l t B t j B t l t M j

B t l t B t l t j

B t l r t B t l r t j

B t l t B t M j B





            
         

          

             





     
             

раз 2 2

1
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3

exp ξ θ

1 exp ξ θ exp ξ θ
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' ' ' ' '
0 раз 0 раз 1 2 2 0 раз 2 2

1

0 раз 0 раз
3

1 3 1 exp ξ θ exp ξ + θ

1 exp ξ θ

l

l

l l r r
r
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    0 exp ξ θl l lB t j 
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Анализируя выражение в фигурных скобках в равенстве (4.1.12) с учётом 

(2.4.2) и (4.1.7), приходим к выводу, что оно представляет значение комплексной 

огибающей переходного процесса, вызванного одновременным скачком фазы и 

амплитуды гармонического колебания, в момент окончания передачи символа, в 

данном случае второго символа информационной последовательности. В 

результате с учётом (4.1.1), (4.1.2), (4.1.5), (4.1.6) его можно представить 

следующим образом  

  

 . (4.1.13) 

С учётом (4.1.13) выражение (4.1.12) примет вид  

 

 . (4.1.14) 

Анализируя выражения (4.1.14) и (4.1.12), можно прийти к выводу, что они 

имеют одинаковую структуру и отличаются лишь значением номера 

рассматриваемого символа. Таким образом можно прийти к выводу, что ФМн-n-

сигнал на выходе рассматриваемой в данном разделе ЛИС, при передаче каждого 

символа, соответствует протеканию переходного процесса одного из двух типов: 

1-ый тип вызван скачком фазы гармонического колебания, когда , 

при 1,r l ; 2-й тип вызван одновременным скачкообразным изменением его 

амплитуды и фазы, когда  при . При этом влияние 

предшествующего символа с номером  на следующий за ним учитывается 

только посредствам начальных условий  при использования такой формы 

описания ФМн-n-сигнала в данном случае. С учётом вышеизложенного выражение 

(4.1.14) в итоге можно представить следующим образом 

, 

       ' ' ' '
2 2 2 2 2 2 2 2 . exp ξ θ exp ξ θM j M j      

  '
2 3 3 2exp ξ θM j   

           

        

1

0 раз 0 раз 0 раз
4

0 раз 0 раз 3 3

1 1 exp ξ θ

3 4 exp ξ θ

l

l l l r r
r

l l

Z t l t B t l r t B t l r t j

B t l t B t l t j





            

         



          '
0 раз 2 3 3 2 01 3 exp ξ θ exp ξ θl l l lB t l t M j B t j         

'
1 1  1,  0r rM    

'
1 11,  0r rM     2,r l

 1r 

'
1 1,  r rM  

            '
0 раз 0 1 1 01 1 exp ξ θ exp ξ θl l l l l l l l lZ t l t B t M j B t j           
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где  – комплексная амплитуда переходного процесса 

ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС в момент окончания -го символа 

информационной последовательности. 

При этом выражение (4.1.9), когда раз0;t lt    , представим в виде 

           0 раз раз 0 раз
=1

= 1 1 1 1 1
l

r

Z t t r t t rt B t r t          

  (4.1.15) 

где ,  при . 

Очевидно, что данные выводы справедливы для любого d-го символа из 

принимаемой последовательности на выходе рассматриваемой ЛИС при условии, 

что символ рассматривается в моменты времени , где . 

Следовательно, для определения разрешающего времени требуется 

определить тип переходного процесса, который обеспечивает наибольшее время 

установления при заданной допустимой ошибке установления по фазе. 

Определение типа переходного процесса осуществим посредством сравнения 

значений функций установления в моменты наибольших времён установлений 

каждого из типов переходных процессов. Это обусловлено тем, что зависимость 

(2.2.2) монотонно возрастает с увеличением времени. 

Для этого получим выражения, позволяющие оценить времена установлений 

по значениям функции установления для двух типов переходных процессов при 

заданной ошибке установления по фазе. Так выражение для первого типа 

переходного процесса, позволяющее оценить время установления  на основании 

значения функции установления , получим из выражения (4.1.15). Для 

этого положим в нём уст уст раз= ,  0;t t t t   , 2,l   

 и после простейших преобразований c 

учётом (2.4.7) получим 

  '
1 1exp ξ θl l l lM j   

 1l 

        '
1 1 0 разexp θ 1 exp θ ,r r r r r rM j B t r t j 

          
'

1 1rM   1 0r  1r 

  раз1dt t d t   раз0;dt t   

устt

 0 устB t

    0 уст 1 1 1 уст уст
ˆ= expZ t M j t      
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 . (4.1.16) 

Учитывая (2.3.3) и (2.3.5), преобразуем выражения (4.1.16) к уравнению, 

позволяющему определить . В результате оно примет вид 

   (4.1.17) 

Преобразуем выражение (4.1.17) относительно   

; 

 

в результате получим выражение для первого типа переходного процесса 

   (4.1.18) 

Выражение, позволяющее оценить время установления  на основании значения 

функции установления  для второго типа переходного процесса, получим 

из выражения (4.1.15), рассмотрев передачу любого - го информационного 

символа последовательности в течении времени . Для этого 

положим в данном выражении , где '
уст раз0;t t    и 

; . 

В результате данное выражение примет вид  

          1 1 уст уст 0 уст 1 0 уст 1
ˆ exp 1 exp θ exp θM j t B t j B t j           

 0 устB t

     1 уст уст 0 уст 1tg = 1 2 tg .t B t    

 0 устB t

  
     1 уст уст 1

0 уст
11 уст уст

sin sin
= 1 2

coscos

t
B t

t

   
 

  

        
     
    

    
  

1 уст уст 1 0 уст 1 1 уст уст

1 уст уст 1 1 уст уст 1

0 уст 1 1 уст уст

1 уст уст

0 уст

1 1 уст уст

sin cos = 1 2 sin cos ;

sin cos cos sin

2 sin cos ;

sin 2
;

2sin cos

t B t t

t t

B t t

t
B t

t

         

         

    

  


   

    
    
1 уст уст

0 уст

1 уст уст уст уст

sin 2
= .

sin 2 sin

t
B t

t t

  

    

'
устt

 '
0 устB t

= 2,r l

  раз раз1 ;t r t rt   

  '
раз уст= 1t r t t 

     ' '
0 раз уст у уст

ˆ1  = expr r rZ r t t M j t        
     ' '

у уст уст раз уст1t r t t    
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 . (4.1.19) 

Учитывая (4.1.5) и (2.4.7), преобразуем выражение (4.1.19)  

 

 . (4.1.20) 

Из выражения (4.1.20) видно, что при  

, поэтому его можно 

представить в следующем виде 

 

а с учётом замены равенств (4.1.6) в следующей форме  

 

  (4.1.21) 

или  

  (4.1.22) 

Учитывая (2.5.1), (2.5.5) и (4.1.22), уравнение, позволяющее определить 

, примет вид 

          
       

       

' ' ' '
у уст уст уст раз 0 уст

' '
1 1 0 уст

' ' '
уст раз уст раз 0 уст раз

ˆ exp = 1 1 1

exp θ exp θ

1 1 2 1

r r r

r r r r r r

M j t t t t B t

M j B t j

t t t t B t t

 

            
        

      
       ' '

1 1 0 уст раз 1 1exp θ exp θr r r r r rM j B t t j             

           
       

       

' ' ' '
у уст уст уст раз 0 уст

' '
1 1 0 уст

' ' '
уст раз уст раз 0 уст раз

ˆ exp = 1 1 1

exp θ exp θ

1 1 2 1

r r r

r r r r r r

M j t t t t B t

M j B t j

t t t t B t t

 

        
        

      

  ' exp + θr r r rM j   

'
уст разt t

      ' '
у уст

ˆ exp exp + θr r r r r r rM j t M j        

         
    

' ' '
у уст 0 уст 1 1

'
0 уст

ˆ exp = 1 exp θ

exp θ ,

r r r r r r r

r r

M j t B t M j

B t j

           

  

         ' ' ' ' ' ' '
у уст 0 уст 1

ˆ exp + θ = 1 exp θr r r r r rM j t B t M j      

    ' ' '
0 уст exp +θ ,r rB t j 

           ' ' ' ' ' ' '
у уст 0 уст 1 0 уст

ˆ exp θ = 1 exp θ exp θ .r r r r rM j t B t M j B t j
      

 '
0 устB t
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 .  (4.1.23) 

Преобразуем выражение (4.1.23) относительно  аналогично тому, как 

это было сделано с (4.1.17). В результате для переходного процесса второго типа 

выражение для  примет вид 

   (4.1.24) 

Здесь и далее под  будем понимать эффективный фазовый скачок, 

вызванный не полным установлением мгновенной фазы в процессе передачи (r-1)-

го символа. Очевидно, что , поскольку при получении выражения 

(4.1.24) полагалось, что длительность символа составляла . 

Поскольку начальный фазовый сдвиг сигнального созвездия лишь 

накладывает ограничение на наибольшее значение допустимой ошибки 

установления по фазе, то при определении типа переходного процесса на 

основании анализа выражений (4.1.18) и (4.1.24) будем использовать, 

эквивалентные значения фазовых скачков, которые определяют только 

динамическую составляющую переходного процесса, и не учитывают эффекты с 

перескоком мгновенной фазы при переходе через точку на комплексной плоскости 

, то есть статическую составляющую. Учёт данной особенности, как ранее было 

отмечено производится за счёт ограничения наибольшего значения допустимой 

ошибки установления. 

Множество  эквивалентных фазовых скачков, определяется  

 . (4.1.25) 

Здесь mod – операция взятия остатка от деления.  

       
    

' ' ' ' '
0 уст 1 0 уст' '

у уст ' ' ' ' '
0 уст 1 0 уст

sinθ 1 sinθ
tg θ =

cosθ 1 cosθ

r r r

r

r r r

B t M B t
t

B t M B t





 
 

 

 '
0 устB t

 '
0 устB t

    
    

' ' '
1 у уст'

0 уст ' ' ' '
у уст 1 у уст

sin 2θ
= .

sin sin 2θ

r r

r r

M t
B t

t M t





 

    

'
12θ 2θr r r 

1 допr 

с разt 



экв2

 экв

2
2 0,5 1 mod2 g=1, mod2 1g n n n n

n
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Множество  получается из множества исходных значений фазовых 

скачков , определяемых как все возможные комбинации разностей между 

значениями начальных фаз сигнального созвездия 

 , (4.1.26) 

путем использования следующего преобразования  

   (4.1.27) 

где ; . 

Далее при анализе выражений (4.1.18) и (4.1.24) с целью определения 

разрешающего времени будем полагать, что  

 , (4.1.28) 

 , (4.1.29) 

здесь  

 , (4.1.30) 

где ;  «+» при  и , и «–» при  и 

 '2 0; .r    Вышеуказанное следует из результатов главы 2.  

При этом необходимо отметить, что  

  при . (4.1.31) 

Это обусловлено тем, что при данных скачках фазы изменение мгновенной фазы 

носит скачкообразный характер, что также следует из результатов главы 2. 

Перед проведением анализа докажем ряд свойств зависимостей (4.1.18) и 

(4.1.24): 

экв2

исх2

 исх

2
2 =1,2 1i n i n

n

  
    

 

 
 

 

и и

э и и

и и

2 , если 2 ; ;

2 = 2 2 , если 2 ;2 ;

2 2 , если 2 2 ; ;

     
        
        

и исх2 2   э экв2 2  

'
1 экв экв2 2 ; 2 2r     

 
 

' '
у уст доп

'
уст уст доп

t

t

   


   

'
доп доп= 

доп 0   12 ;0    '2 ;0r    12 0;  

'
доп 0  '

12 2 r    
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1. Свойство чётности, которое заключается, что зависимости (4.1.18) и 

(4.1.24) не изменяют своего значения при изменении знака переменной  и , 

соответственно. 

□ Данное свойство для (4.1.18) доказывается следующим образом. Пусть 

, тогда  в силу выполнения (4.1.30). В этом случае 

(4.1.18) примет вид 

   (4.1.32) 

В тоже время равенство (4.1.18) при  и  имеет вид 

 . (4.1.33) 

Дополнительно определим значения выражения (4.1.18), учитывая (4.1.30), при 

(4.1.31)  

  (4.1.34) 

   

  (4.1.35) 

Оценим значения выражений (4.1.34) и (4.1.35), используя правило Лопиталя, 

поскольку они представляют неопределенность . В результате получим 

   (4.1.36) 

12 '2 r

 12 ;0    уст уст допt  

   
 

 
 

1 доп 1 доп
0 уст

1 доп доп 1 доп доп

sin 2 sin 2
= .

sin 2 sin sin 2 sin
B t

     


         

 уст уст допt    12 0;  

   
 

1 доп
0 уст

1 доп доп

sin 2
=

sin 2 sin
B t

  

    

   
 1 доп доп

доп доп
0 уст

2 0 0
доп доп доп

sin sin
= .lim lim

sin sin 2sin
B t

     

  


    

   
 1 доп

доп
0 уст

2 0
доп доп

sin
=lim

sin sin
B t

   

  


    

 
 доп доп

доп доп

0 0
доп доп доп

sin sin
.lim lim

sin sin 2sin   

   
 

     

 0 / 0

 
1 доп доп

доп
доп доп
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2 0 0
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= = 0,5.lim lim
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d
d

B t
d

d

     


 








220 

 

Учитывая вышеполученные результаты и (4.1.36), приходим к выводу, что 

свойство чётности для (4.1.18) при ограничениях (4.1.28) – (4.1.31) доказано.  

Рассмотрим доказательство данного свойства для равенства (4.1.24). Пусть 

, тогда  в силу выполнения (4.1.30), (4.1.24) примет вид 

 (4.1.37) 

в тоже время  при  примет вид 

   (4.1.38) 

Как видим выражения (4.1.37) и (4.1.38) приводят к идентичным результатам.  

Дополнительно определим значения выражения (4.1.24), учитывая (4.1.30), 

при (4.1.31)  

 (4.1.39) 

  (4.1.40) 

Оценим значения выражений (4.1.39) и (4.1.40), используя правило Лопиталя, 

поскольку они представляют неопределенность , в результате получим 

   

 . (4.1.41) 

 '2 ;0r    '
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Учитывая вышеполученные результаты и (4.1.41), приходим к выводу, что 

свойство чётности для (4.1.24) при ограничениях (4.1.28) – (4.1.31) доказано. ■ 

2. Достижение наибольшего значения  и  при заданной 

допустимой ошибки установления происходит при значении фазовых скачков1 

.  

□ Вначале докажем данное свойство для первого типа переходного процесса  

при ограничениях (4.1.28) – (4.1.30), исследуя (4.1.18) на экстремум за счёт 

решения уравнения . Здесь  – искомое значение фазового 

скачка, при котором наблюдается экстремум. При решении будем использовать 

следующие замены в (4.1.18), которые с учётом свойства чётности имеют вид:  

на  и . Благодаря им  примет вид 

  

  (4.1.42) 

С учётом (4.1.42) уравнение  примет 

 . (4.1.43) 

Решение уравнения (4.1.43) имеет вид  

 , (4.1.44) 

 
1 Здесь и далее маркер «домик» используется при обозначении фазового скачка, принимающего любое значение из 

интервала . 

 0 устB t  '
0 устB t
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где ; а, с учётом свойства четности, общее решение имеет вид 

 . (4.1.45) 

Здесь «+» при  и «–» при . 

Определим значение зависимости (4.1.18) при (4.1.44)  

 

 

   (4.1.46) 

Для определения типа экстремума, достигаемого при (4.1.44), необходимо 

определить значения  соотношения (4.1.18) при   и 1 доп
ˆ2  . На 

основании (4.1.36) и (4.1.18) их значения определяются следующим образом 

   (4.1.47) 

Из сравнения (4.1.46) и (4.1.47) и справедливости свойства четности  следует, что 

при (4.1.45) зависимость (4.1.18) при соблюдении ограничения (4.1.30) достигает 

своего максимума. Таким образом, . 

Доказательство для второго типа переходного процесса произведём 

аналогичным образом при ограничениях (4.1.28) – (4.1.30), исследуя (4.1.24) на 

экстремум за счёт решения уравнения . Здесь  – искомое 
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значение фазового скачка, при котором наблюдается экстремум. При решении 

будем использовать следующие замены в (4.1.24), которые с учётом свойства 

чётности примут вид:  на  и , благодаря которым 

 примет вид 

 

 

 . (4.1.48) 

С учётом (4.1.48) уравнение  примет вид 

 . (4.1.49) 

Решение уравнения (4.1.49) имеет вид  

 , (4.1.50) 

где ; а с учётом свойства четности общее решение имеет вид 

 . (4.1.51) 

Здесь «+» при  и «–» при . 

Определим значение зависимости (4.1.24) при (4.1.50) 

'2 r  
Э

'
доп

ˆ2 ;r     '
у уст допt  

 
Э

' '
0 уст

ˆ2 rdB t d 

 
 Э

Э

'
0 уст

2'
' '

доп 1 доп

1
ˆ2 ˆsin sin 2r

r r

dB t

d M 

 
      

   
     

Э Э

Э Э

' ' ' '
1 доп доп 1 доп

2' ' '
1 доп доп

ˆ ˆcos 2 sin sin 2

ˆ ˆsin 2 cos 2

r r r r

r r r

M M

M

 



          

      

 
 

Э

Э

' ' '
1 доп доп

2
' '

доп 1 доп

ˆcos 2 sin

ˆsin sin 2

r r

r r

M

M





   

      

 
Э

' '
0 уст

ˆ2 0rdB t d  

 
 

Э

Э

' ' '
1 доп доп

2
' '

доп 1 доп

ˆcos 2 sin
0

ˆsin sin 2

r r

r r

M

M





   


     

Э

'
доп

ˆ2
2r


   

доп 2


 

Э

'
доп

ˆ2
2r

      
 

 
Э

'
доп

ˆ2 ;r     
Э

'
доп

ˆ2 ;r   



224 

 

 

 . (4.1.52) 

Для определения типа экстремума, достигаемого при (4.1.50), необходимо 

определить значения соотношения (4.1.24) при 'ˆ2 r   и '
доп

ˆ2 r  . На 

основании (4.1.41) и (4.1.24) их значения определяются следующим образом 

   (4.1.53) 

Из сравнения (4.1.53) и (4.1.52) и справедливости свойства четности  следует, что 

при (4.1.51) зависимость (4.1.24) при соблюдении ограничения (4.1.30) достигает 

своего максимума. Таким образом, . ■ 

3. Свойство симметрии. Зависимость (4.1.18) симметрична относительно 

 при ограничениях  1 доп
ˆ2 2 ;    , ,  и 

, .  

□ В силу свойства чётности доказательство проведём только для случая 

. Для этого преобразуем выражение (4.1.33), используя замену 

макс1 1 1
ˆ ˆ2 2 = 2 2       , где 2 > 0   и 

макс1 доп
ˆ2 ,5      .   В результате получим 
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  (4.1.54) 

Из последнего выражения следует, что значение рассматриваемой функции 

не зависит от знака приращения фазового скачка, а зависит только от его значения, 

что указывает на свойство симметрии. 

Рассмотрим теперь значения выражения (4.1.33) для двух ограничений по 

значениям фазовых скачков, приведённых в формулировке данного свойства. Так, 

при 1 1
ˆ2 2 =     – значение определяется  (4.1.36) и составляет ,  а 

при 1 1 доп
ˆ2 2 2       

 . (4.1.55) 

Из анализа (4.1.36), (4.1.55) и (4.1.54) можно заключить, что свойство полностью 

доказано. ■ 

Используя полученные выше результаты перейдем непосредственно к 

определению типа переходного процесса с наибольшим временем установления 

при заданной допустимой ошибке установления по фазе. 

Для этого вначале сравним значения  и  с целью определения 

типа переходного процесса, обеспечивающего наибольшее время установления, 

при заданной допустимой ошибке установления по фазе, когда значения фазовых 

скачков и эффективных фазовых скачков принимают любое значение из числового 

интервала . Сравнение произведём посредством решения 

неравенсва  относительно , используя выражения (4.1.46) и 

(4.1.52). Само неравенство в этом случае примет вид 
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Его решение имеет вид 

 . (4.1.56) 

Из решения (4.1.56) следует, что соотношение  выполняется 

всегда при  и переходит в равенство, когда  и . То есть 

наибольшее время установления переходного процесса 1-го типа является 

предельным случаем наибольшего времени установления переходного процесса 2-

го типа, когда решение ищется среди значений фазовых скачков и эффективных 

фазовых скачков, принимающих любое значение из . 

Используя полученный результат докажем, что данный вывод также 

справедлив для случая,  когда при оценке наибольшего времени установления для 

переходного процесса первого типа используются фазовые скачки , 

принимающие дискретные значения, но при этом для второго типа переходного 

процесса используются эффективные фазовые скачки, чьи значения принимают 

любые значения из множества вещественных чисел, что обусловлено влиянием 

ошибок установлений по фазе предшествующих символов. 

Для этого вначале докажем справедливость неравенства , 

при условии, что  и при следующих ограничениях  

 
   
   

'

'
доп доп

доп 1 доп

2 0; ; 2 0; ;

2 0; ;  2 0; ;

0 < < ;  
2

r

r

r


    


          
    



 , (4.1.57) 
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□ Воспользуемся методом доказательства «от противного», то есть докажем 

несостоятельность следующего соотношения при ограничениях (4.1.57) 

 .  (4.1.58) 

С учётом замены , выражений (4.1.33) и (4.1.38) данное неравенство 

примет вид 

   

 .  (4.1.59) 

С учетом ограничений (4.1.57) решение неравенства (4.1.59) имеет вид  

  . (4.1.60) 

Представим решение (4.1.60) в виде  

   (4.1.61) 

где  – безразмерный коэффициент 

 . (4.1.62) 

Подставим соотношение (4.1.61) в выражение (4.1.38) и преобразуем его с 

учётом замены  и ограничений (4.1.57), в результате получим 

эквивалентную зависимость  для (4.1.38), имеющую следующий вид 
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   (4.1.63) 

Из сравнения выражений (4.1.63) и (4.1.38) следует, что максимум у  

при ограничениях (4.1.57) достигается при 

  , (4.1.64) 

а значение  в этом случае будет определяться в соответсвии с (4.1.52), с 

учетом замены в нём  на , следующим образом 

   (4.1.65) 

Очевидно, что для (4.1.65) должно выполняться неравенство 

, в силу ранее доказанного соотношения . 

Рассмострим соотношение , которое с учётом (4.1.65) и (4.1.46) , 

примет вид 

 . (4.1.66) 

Решая его относительно , получим 

 

 . (4.1.67) 

Решение (4.1.67) противоречит неравенству (4.1.62), следовательно (4.1.58) 

не выполняется и справедливо неравенство . ■  

На основании выполнения соотношения  при ограничениях 

(4.1.57) можно прийти к выводу, что зависимость (4.1.18) для первого типа 
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переходного процесса является огибающей зависимостей (4.1.24) для второго типа 

переходного процесса.  

В силу свойства чётности данный вывод также справедлив при следующих 

ограничениях 
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 ; (4.1.68) 

где . 

Дополнительно к вышеприведенному рассмотрим ряд особых случаев. 

Первый из них возникает при воздействии на РФ бинарного 

фазоманипулированного сигнала n = 2, у которого скачки по фазе происходят 

только на π. В этом случае из анализа выражения (4.1.15) с учётом результатов, 

полученных во второй главе, следует, что поведение мгновенной фазы на выходе 

РФ также носит скачкообразный характер на π. Из сравнительного анализа 

соотношений (4.1.36) и (4.1.41) с учётом свойства чётности и соотношений 

; ; , следует, что разрешающее время 

определяется переходным процессом первого типа. 

Второй особый случай возникает при . В силу свойства четности 

рассмотрение произведем только для  .  Данный особый случай имеет 

реализацию в двух вариантах: 

1. когда , но тогда мы приходим к условиям возникновения первого 

особого случая, поскольку иначе . 

2. когда  и  , . Это возможно только, когда  

 и  удовлетворяют любому из следующих ограничений (4.1.57), (4.1.68), 

когда длительность символа равна разрешающему времени. При этом необходимо 

оценить предельную допустимую ошибку установления по фазе , когда 
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неравенство (4.1.58) не имеет решения, в этом случае разрешающее время будет 

определяться переходным процессом первого типа. Оценку  целесообразно 

производить, учитывая то, что  при   (см. 

доказательства свойства симметрии) и . Cоотношение 

 следует из сравнения (4.1.36) и (4.1.41), что можно 

представить, учитывая то, что   

; 

. 

Поскольку очевидно, что      '
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B t B t
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ˆ2 2 ;      , то для 

оценки  положим, что 1
ˆ2 2 2r     , где  ˆ2 0;  , тогда наименьшее 

значение ˆ2 , при котором будем выполняться указанное выше соотношение, будет  

доп
ˆ2 2   . Но тогда будет справедливо следующее соотношение  

 '
1 доп 1

ˆ2 = 2 2 =r r r          , (4.1.69) 

где 1 допr  . 

Полагая в качестве наихудшего случая, что , соотношение (4.1.69) 

примет вид . Откуда предельная допустимая ошибка установления по 

фазе составляет . Поскольку для корректной работы решающего 

устройства требуется , то полученное соотношение удовлетворяется 

даже самым простым ФМн-n-сигналом, когда n =3. Поэтому для рассматриваемого 

особого случая разрешающее время будет определяться из анализа переходного 

процесса 1-ого типа для любого ФМн-n-сигнала. 
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а)  и  или  и ; 

б)  и  или  и ; 

где , поскольку длительность символа полагается равной 

разрешающему времени, что следует из полученных выше результатов при 

ограничениях (4.1.57) и (4.1.68) и постановки задачи по определению 

разрешающего времени. В силу преобразования (4.1.27) (здесь полагается, что 

'
и2 2 r   ),  реализация данного особого случая в пункте а сводится к варианту 

реализации, указанном в пункте б. 

Рассмотрим реализацию в пункте б. В данном особом случае будут 

справедливы соотношения  и  или  и 

, А поскольку для ФМн-n-сигналов  определение 

наибольшего времени установления происходит при значении фазовых скачков 

отличных от ±π, то данный особый случай сводится к определению разрешающего 

времени по первому типу переходного процесса, то есть к общему случаю, 

определяемых ограничениями (4.1.57) и (4.1.68) .  

Четвертый особый случай возникает, когда  или . При  

скачок по фазе отсутствует, а, следовательно, на выходе РФ продолжается 

переходной процесс от передачи предшествующего радиоимпульса, при этом по 

окончанию передачи r-ого радиоимпульса ошибка установления не превосходит 

допустимую, в силу приведённых выше результатов. При  процесс 

установления заканчивается сразу в момент начала радиоимпульса. Таким образом, 

данный случай также не влияет на выбор типа переходного процесса, 

используемого для определения разрешающего времени. 

На основании полученных выше результатов приходим к выводу, что 

разрешающее время для рассматриваемого канала связи с КЧХ РФ определяется 

переходным процессом первого типа.  

Используя результаты данного раздела и учитывая ограничения, связанные 

со значением приведенной допустимой погрешности и обусловленные выбором 
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начального фазового сдвига, получим выражение для оценки разрешающего 

времени с учётом дискретного множества значений скачков фазы, 

соответствующего сигнальному созвездию. 

Решение данной задачи в силу свойства чётности зависимости (4.1.18) будем 

искать в виде 

   (4.1.70) 

где  – искомое значение параметра; – значение скачка фазы, при 

котором достигается разрешающее время.  

Задача определения разрешающего времени при дискретном множестве 

фазовых скачков (4.1.25) заключается в определении наибольшего времени 

установления, которое наиболее близко соответсвует разрешающему времени, 

определяемому при (4.1.44). В силу свойства свойства симметрии данная задача 

сводиться к задаче определения скачка фазы (4.1.70), в наименьшей степени 

отличающегося от (4.1.44). Вышеуказаное продемонстрировано на рисунке 4.1 

В этом случае исходное соотношение, из которого должно быть найдено 

решение, примет вид 

 , (4.1.71) 

где . Из анализа выражения (4.1.71) с учётом , следует 

соотношение для   

 . (4.1.72) 

В этом случае значение функции установления при разрешающем времени, 

на основании (4.1.72), (4.1.70), (4.1.18) и  (см. (4.1.30)), примет вид  
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а) 

 
б) 

Рис. 4.1. Демонстрация процесса оценки дискретного значения фазового скачка и 
значения функции установления, определяющих разрешающее время. Зависимость 

 от фазового скачка  (а - общий план, б - крупный план области A). 
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   (4.1.73) 

Выражение для разрешающего времени для рассматриваемого канала связи 

на основании (4.1.73) и (2.2.2) примет вид 

 

  (4.1.74) 

В этом случае выражение, определяюшее пропускную способность для 

рассматриваемого канала связи, при использовании ФМн-n-сигнала на основании 

равенства (3.3.4) и (4.1.74) примет вид 

 

 . (4.1.75) 

При использовании выражения (4.1.75) необходимо учитывать ограничения, 

вызванные выбором начального фазового сдвига сигнального созвездия. Данные 

ограничения были детально рассмотрены в разделе 3.1. 

С использованием выражения (4.1.75) и учётом ограничений рассмотренных 

в разделе 3.1 построены зависимости (см. рисунок 4.2) удельной пропускной 

способности  [бит/Гц/с] от числа дискретных состояний в сигнальном 

созвездии n, где . 
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Из представленных зависимостей на рисунке 4.2 следует, что удельная 

пропускная способность при значениях n меньше 30 имеет сложный характер. При 

этом для малых значений n наблюдается выраженный максимум, а с увеличением 

числа n все кривые стремятся к своему пределу. Наибольшее значение 

Cуд  =  9,06  бит/Гц*с при n=4 и α0  = 0,499 и Cуд  =  5,672  бит/Гц*с при n=5 и 

α0   =  0,25.    Изменение значения приведенной допустимой ошибки установления 

приводит к изменению значения числа дискретных состояний , при котором 

наблюдается максимум у удельной пропускной способности  (см. (4.1.76)).  

Более детальное исследование данной особенности было проведено 

посредством использования следующего соотношения и представленно на рисунке 

4.3. 

 

        
макс макс0 уд.макс 0 уд 0 уд 0

[2,100]
: , max ,С С

n
n C C n C n


      . (4.1.76) 

 

Как видно из рисунка 4.3 зависимость  от   носит параболический 

характер. При больших значениях  – , увеличиваясь при 

средних значениях  до 5, и резко снижаясь до 2 при . 

Поскольку, как это было показано, с увеличением n удельная пропускная 

способность ограничена и стремиться к определенному значению, то 

целесообразно оценить удельную пропускную способность при , которую 

обозначим как С . Оценим её, используя  выражение (4.1.75).  Поскольку  

, следовательно . В этом случае выражение для  С  примет вид 
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Рисунок 4.2. Зависимость удельной пропускной способности рассматриваемого 
канала связи с КЧХ РФ от числа дискретных состояний n. Приведённая допустимая 
ошибка установления : 0,499 (сплошная линия); 0,25 (штриховая линия); 0,1 
(штрих-пунктирная линия). 

 

Приведенная допустимая ошибка установления по фазе  

Рисунок 4.3. Зависимость числа дискретных состояний  от  приведенной 

допустимой ошибки установления по фазе  

Число дискретных состояний n

Уд
ел
ьн
ая

 п
ро
пу
ск
на
я 

сп
ос
об
но
ст
ь 
С

, б
ит

/Г
ц/
с

уд

0

0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
1

2

3

4

5

6

Ч
ис
ло

 д
ис
кр
ет
ны

х 
со
ст
оя
ни
й 

n С
м
ак
с

0

максCn

0



237 

 

 

   (4.1.77) 

Для раскрытия неопределенности  в (4.1.77) воспользуемся правилом 

Лопиталя, в результате получим 
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  . (4.1.78) 

Из равенства (4.1.78) следует, что мы имеем неопределенность , для её 

раскрытия применим правило Лопиталя, в результате получим 

 

 

   бит/рад/с0,72 .  (4.1.79) 

Из выражения (4.1.79) следует, что пропускная способность 

рассматриваемого канала связи с ограниченной полосой пропускания при 

использовании ФМн-n-сигнала, у которого число дискретных состояний по фазе 

, является величиной ограниченной при отсутствии шумов и не зависит от 

величины приведенной допустимой погрешности. Этот факт полностью 

согласуется с результатами работы [261]. 
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4.2 Аналитический метод оценки потенциальной пропускной способности 

канала связи с ФМн-n-сигналами, функционирующего на базе теории 

разрешающего времени, при отсутствии расстройки по частоте и 

ограничений со стороны пороговой подсистемы шумоподавления 

[120,124,138,140,237,323,324] 

В данном разделе представлен метод оценки потенциальной пропускной 

способности канала связи с памятью, модель которого представлена в разделе 3.1. 

Метод имеет следующие ограничения:  

I. расстройка по частоте отсутствует ; 

II. пороговое значение амплитуды принимаемого радиосигнала ,  

таким образом 1; 

III. комплексно-частотная характеристика канала удовлетворяет следующим 

свойствам: амплитудно- и фазочастотные характеристики обладают четной и 

нечетной симметрией относительно , соответственно, что соответствует тому, 

что область значений функции установления и её аналог для полиномиальных 

фильтров принимает только множество неотрицательных вещественных чисел. 

В силу справедливости свойства транспозиции для ЛИС и 

циклостационарного характера поведения информативных параметров 

радиосигнала при МСИ будет выполняться следующее соотношение 

 , (4.2.1) 

где  – наибольшее время установления  

мгновенной фазы ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС для d-го символа 

информационной последовательности, состоящей из d символов, когда 

 
1 Учёт ограничения по амплитуде для данного метода рассмотрен в разделе 4.4 
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длительность каждого из символов последовательности составляет  ; при 

этом для множества длительностей символов 
    

ФМн.

ну н.ок к.ок гр
1

; ;
d

d d

d d d d

d

W
w w

w

T


          , 

определяемых на основании '
ну d

t , выполняются следующие соотношения 

 уст ну допd
dT    . Здесь  и  – номер «окна прозрачности» по 

фазе и их общее число, соответственно, для d-го символа;  и – 

длительности символов информационной последовательности, при которых 

начинается и заканчивается -ое «окно прозрачности» по фазе, соответственно, 

для d-го символа информационной последовательности; граничная длительность 

для d-го символа ФМн-n-сигнала  – длительность символа, начиная с которой 

ошибка установления по фазе для d-ого символа, взятая по абсолютному значению, 

не будет превышать допустимую ошибку по фазе. В отсутствии «окон 

прозрачности» .  

Из анализа разработанной модели, представленной в раздел 3.1, следует, что 

для определения  необходимо определить значения фазовых скачков, при 

которых будет выполнятся равенство  '
макс ну допd

dt   . Для этого получим 

выражение для  уст сd   для d-го символа  информационной 

последовательности, используя выражение для скомпенсированной комплексной 

огибающей ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС. Скомпенсированная огибающая 

 для данного случая, на основании (3.1.4) и (4.1.7), будет 

определяться следующим образом  
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Преобразуем выражение (4.2.2), используя следующие замены  

 , (4.2.3) 

где  *
0 сdM Z d   и    уст с 0 сα argd d Z d     .   

С учётом (4.2.3) выражение (4.2.2) примет вид 

 

 . (4.2.4)

Выражение, позволяющее оценить ошибку установления  уст сd  , получим из 

равенства (4.2.4), разделив обе его части на  exp dj , а также используя 

следующие обозначения 

  (4.2.5) 
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где '

1

d

r q
q r 

   ;  *
фмн сReIS С d   и  *

фмн сImQS С d   . 

С учётом (4.2.6) ошибка установления по фазе  устα сd  определяется 

следующим образом  

 

 . (4.2.7) 

 

Для оценки  первоначально требуется определить значения фазовых 

скачков, при которых выполняется равенство . С этой целью 

необходимо исследовать на экстремумы соотношение (4.2.7), рассматривая его, как 

функцию от фазовых скачков, и полагая в нём , то есть 

. А затем, используя полученные результаты, 

преобразовать уравнение  к виду, позволяющему определить . 

Решение задачи по поиску экстремумов будем производить только в 

стационарных точках. Это обусловлено следующим фактами: 1) функция 

установления является гладкой функцией; 2) из рассмотрения также исключаются 

особые критические точки (  '
0 ну 0

d
Z dt  , где  '

уст нуα
d

dt  не определена), в которых 

производная не существует. Также при решении задачи будем учитывать то, что 

 '
уст ну доп0 α / / 2

d
dt n       . 

Для определения условий, при которых реализуется равенство 

, требуется решить следующую систему уравнений в силу 

необходимого условия существования экстремумов для функций нескольких 

переменных [45] 
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 , (4.2.8) 

где , , … ,  – значения фазовых скачков, при которых наблюдаются 

экстремумы. При решении задачи будем полагать, что они принимают любые 

значения из диапазона . Корректность такого допущения обусловлена 

тем, что эффективный фазовый скачок без учёта статической составляющей, 

обусловленный МСИ в ЛИС и вызванный передачей d-го символа, принимает 

значения  
эфd ;    . При этом очевидно, что данное условие будет выполняться 

тем точнее, чем . Здесь  
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Для решения задачи по поиску экстремумов получим соотношения, которые 
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 с учётом (4.2.7); замен ; ; ; ; 

, где , а также  

примет вид 

    
 

' '
фмн ну'

уст ну ' '
фмн ну

Im
α arctg arctg

Re
d

d

d

Q

I

С dt S
dt

SС dt

           



 . (4.2.10) 

 

 

 

1

2

'
уст ну

Э

'
уст ну

Э

'
уст ну

Э

α
0

α
0

α
0

d

d

d

d

dt

dt

dt




 


 
 

 


 
 



1Э


2Э
 Эd



 Э ;
v

   

d l 

 '
уст нуα

d
dt '

с нуd
t  Эvv  '

с ну

Э

*

d

v v

tI IS S  
 

 '
с ну

Э

*

d

v v

tQ QS S  
 



   
Э

' ' '
фмн ну фмн нуd d

v v

С dt С dt
 

  1,v d  '
уст ну доп0 α / / 2

d
dt n      



244 

 

В этом случае на основании равенства (4.2.10) соотношение, позволяющее 

определить  примет вид 

 

 

 

 . (4.2.11) 

Для  оно примет вид 
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 . (4.2.13) 

Анализируя выражения (4.2.12) и (4.2.13), приходим к выводу, что общее 

выражение, определяющее частную производную ,  имеет вид 

 , (4.2.14) 

где ; . 

С учётом (4.2.14) система уравнений (4.2.8) примет вид 
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 . (4.2.16) 

 

Анализируя систему (4.2.16), можно прийти к выводу, что она также может 

быть представлена в следующем виде  

 . (4.2.17) 

Анализируя систему (4.2.17), приходим к выводу, что системы (4.2.16) и 

(4.2.17) можно преобразовать к виду 

 

 . (4.2.18) 
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Мы будем искать решение системы (4.2.18) при условии, что , где 

, поскольку в противном случае это соответствует моменту времени 

окончания переходного процесса, вызванного передачей ФМн-n-сигнала, что 

может быть только при .  

Таким образом, систему (4.2.18) можно представить в виде  

 . (4.2.19) 

Из системы (4.2.19), с учётом (4.2.10), следует следующее соотношение, 

которое и определяет её решение  

 

 . (4.2.20) 

Анализируя соотношения (4.2.20) с учётом следующей формулы приведения 

 , (4.2.21) 

можно прийти к выводу 

 . (4.2.22) 

Преобразуем уравнение   для этого воспользуемся 

выражениями (4.2.10) и (4.2.22). В результате получим 
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 . (4.2.23) 

Для упрощения (4.2.23) преобразуем ниже приведённые элементы, входящие 

в его состав, используя тригонометрические преобразования  

 (4.2.24) 

Для дальнейшего упрощения соотношений в (4.2.24), преобразуем множитель 

следующим образом 

  (4.2.25) 

С учётом соотношений (4.2.24) и (4.2.25), выражение (4.2.23) примет вид 
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Преобразуем выражение (4.2.26) относительно  следующим образом 

  

 . (4.2.27) 
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С учётом (4.2.30) уравнение , позволяющее оценить   , примет 

вид 

 . (4.2.31) 

Анализируя соотношение (4.2.31), приходим к выводу, что оценка  

требует решения набора из  уравнений, каждое из них на основании (4.2.31) 
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Каждое  -е уравнение из набора определяется конкретными значениями 

параметров , где . Их значения можно определить, используя 

следующее правило, которое задано в виде множества 

 , (4.2.33) 

где  – представление десятичного числа  в двоичной системе 

счисления. 

Непосредственно определение  производится на основании 

использования следующего соотношения, которое для компактности вида 

представим в следующей форме  

 , (4.2.34) 

где  – множество длительностей символов, 

обеспечивающих  при i-ой реализации ансамбля параметров для d-

го символа (см. (4.2.33)). Здесь также полагается 

 – решение i-го уравнения (см. (4.2.32)) для d-

символа;  и  – номер окна прозрачности и общее число «окон 

прозрачности» для d-го символа, определяемого из решения i-го уравнения;  

и  – длительности символов, при которых начинается и заканчивается -е 

«окно прозрачности»; – граничная длительность для d-го символа и i-го 

уравнения из набора. В отсутствии «окон прозрачности» у решения i-го уравнения 
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Проанализируем выражение (4.2.30) для определения свойств решений 

набора уравнений, определяемых (4.2.32) и (4.2.33), с целью формирования 

алгоритма оценки разрешающего времени, эффективного, с точки зрения 

вычислительной сложности.  

Докажем свойство о «комбинациях символов», которое заключается в том, 

что все реализации зависимостей ошибок установления по фазе, определяемые vis  

(см. (4.2.33)) для  символа (см. (4.2.30)) от длительности символа  

содержатся в её реализациях для  символа.  

□ Рассмотрим (4.2.30) для  и  символов, используя обратную замену 

'
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c . При этом очевидно, что . Так, с учётом вышеприведенного, данное 

выражение для -ого символа примет вид 
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Из сравнения выражений (4.2.35) и (4.2.36) видно, что для равенства их 

правой частей должны быть равны .  

Так при  для этого очевидно должны быть выполнены следующие 

два условия: 

1) первое из них 

 

 ; (4.2.37) 

2) второе из них  

  

 . (4.2.38) 

Здесь для удобства анализа произведена замена индекса суммирования  q на q1 и 

произведения r на r1 для левой части уравнений (4.2.37) и (4.2.38), которые 

соответствуют составляющим, относящимся к порядковому номеру символа 
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 . (4.2.40) 

Анализируя (4.2.40), можно прийти к выводу, что решение уравнения (4.2.39) будет 

иметь вид 

 , (4.2.41) 

где , а 1 13; 1q d   и 12; 2q d  .  

С учётом (4.2.41) уравнение (4.2.38) можно представить в виде  
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Анализируя (4.2.42) можно прийти к выводу, что его решение имеет вид  
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где используются замены индексов q на q1 и r на r1 для левой части уравнения 

(4.2.45), которая соответствует составляющим, относящимся к порядковому 

номеру символа  

Из анализа (4.2.45) следует, что его решение имеет вид . На основе 

полученных результатов приходим к выводу, что рассматриваемое свойство 

является доказанным, поскольку  достигается в том 

случае, когда передача первого символа из информационной последовательности, 

состоящей из d1 символов, соответствует отсутствию скачка фазы, а все остальные 

значения скачков фазы соответствуют значениям, которые определяются 

информационной последовательностью из  символов. ■ 

Из свойства о «комбинациях символов» следует, что наибольшее время 

установления для d-го символа будет также обеспечивать корректность приема 

согласно решающего правила (3.1.9) всех предшествующих ему символов 

информационной последовательности. Из доказательства свойства также следует, 

что число уравнений, определяющих новые решения при определении 

наибольшего времени установления  относительно , будет соответствовать 

значению , что обусловлено тем, что общее число уравнений в наборе 

для   составляет , при этом половина из них содержится в наборе для .  

Это дополнительно позволяет снизить вычислительную сложность 

разрабатываемого алгоритма оценки пропускной способности при реализации 

аналитического метода. 

Анализ выражения (4.2.30) совместно с (4.2.31) позволяет утверждать, что для 

получаемых решений будет выполняться соотношение , 

поскольку в противном случае знаменатель в правой части выражения (4.2.30) 

принимает комплексные значения. 

Поскольку для ЛИС справедлив принцип транспозиции, то степень влияния 
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в момент съема информации о нём (d-й символ) будет тем меньше, чем дальше они 

расположены друг относительно друга во времени. Следовательно, разрешающее 

время можно аппроксимировать  с заданной точностью  

наибольшим временем установления 
1

'
нуG

t


 для G+1 символа, где   G – эффективная 

память канала. Под эффективной памятью G понимается число символов, 

предшествующих принимаемому, которые влияют на процесс установления 

значения информативного параметра, c заданной точностью 1.  

Сформулируем задачу по определению эффективной памяти. Для этого 

рассмотрим функциональный ряд , получаемый с 

использованием равенства (4.2.2), полагая в нём ,  и используя 

следующие обозначения 

 

  (4.2.46) 

 

В силу справедливости принципа транспозиции для ЛИС он равномерно 

сходиться при  а, следовательно, согласно теории рядов [178], будет 

справедливо следующее соотношение . 

Кроме того, также будет справедливо . 

 
1 Под ε понимается точность установления, определяемой по огибающей переходного процесса, являющейся 
верхней оценкой погрешности. 
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На основании вышеизложенного соотношение, позволяющее определить 

зависимость наибольшей оценки эффективной памяти от длительности символа 

, можно представить следующим образом 

                
 с

п п с

п п

11

с с с с1 1 1 2
1 1

ˆ min : 0 lim
Gl

r l r Gl
r r

G G B B
  

    
 

             
  

   .(4.2.47) 

Здесь  и  – номер символа, отсчитываемый 

относительно принимаемого ν-го символа в сторону уменьшения времени передачи 

информационной последовательности. Значение  соответствует 

принимаемому символу .  

Используя следующее соотношение 

         
п п

п п

1

с с1 1 1 1
1 1

lim ,
l h

hr l r ll
r r

B R B


   
 

       где hR  – h-й остаток рассматриваемого 

ряда, выражение (4.2.47), представим в следующем виде 

               
 с

п п с

п п

1

с с с с1 1 1 2
1 1

ˆ min : 0
Gh

h r l r G
r r

G G R B B
  

    
 

              
  

  . (4.2.48) 

Из анализа выражения (4.2.48) следует, что для его использования необходимо 

оценить остаток ряда  и значение h, а также определить ε.  

Из анализа выражения (4.2.48) следует, что оценку ε при заданном значении 

εраз необходимо производить по разности значений физической огибающей 

переходного процесса, вызванного передачей ФМн-n-сигнала через ЛИС, в 

моменты времени, определяемые 
3

'
нуt  и 

3 з
'
ну раt   для 3-го символа, соответственно, 

(знак определяется составляющими наибольшего времени установления, что будет 

продемонстрировано ниже) при скачках фазы, определяемых согласно (4.2.22). 

Использование оценки наибольшего времени установления для третьего символа 

при определении ε обусловлено тем, что в ряде работ [86,162] было показано, что 

при использовании субоптимальных методов приема необходимо учитывать  не 

менее 3 символов в качестве предыстории. 

С учётом вышеизложенного правило оценки ε по значению εраз примет вид 

 сĜ 

   
1 1

с сv v v
B B v   
    п 1r v 

п 1r 

v

hR
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ф ф раз
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, (4.2.49) 

где 
    ФМн.3

3

3 3
3

н.ок гр
1

W
w

w
T


    ; 

   ФМн.3
3

3
3

к.ок
1

W
w

w
T


  ;    ф ф. .H H  , её составляющие 

определяются в соответствии с (4.2.29), полагая d = 3 и используя замены в них '
ну d

t  

на T  или  разT    , а также  qs  на 
 

реш реш

3
qi is S ; реш ф.решi I ; ф.решI – множество номеров 

уравнений, которые определяют элементы множества 
3

'
нуt  .  

Для оценки остатка ряда  будем использовать следующие мажорирующие 

ряды, которые представлены ниже и были выбраны на основе анализа результатов 

работ [18,19,54]: 

1. первый тип (c  = 1)  

 ; (4.2.50) 

2. второй тип (c  = 2 )  

 ; (4.2.51) 

3. третий тип ( c = 3 )  

 . (4.2.52) 

Здесь ; такое допущение сделано на основании анализа функций 

установлений, представленных в работах [18,19,54].  

Для их использования необходимо определить: для каждого с-го 

мажорирующего ряда оценку его остатка  для его -го члена, а также оценку 

значения  при заданном значении , то есть решить прямую и обратную задачу. 

Рассмотрим решение первой из перечисленных задач с использованием 

интегрального признака Маклорена – Коши [170].  

hR
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Для ряда первого типа она определяется следующим образом  

  

 , (4.2.53) 

Вычислим теперь оценку для остатка второго ряда с использованием 

интегрирования по частям 

 

 

 

 . (4.2.54) 

 

Раскрытие предела в (4.2.54) произведем, воспользовавшись правилом 

Лопиталя, поскольку неопределенность имеет вид  /   
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С учётом последнего равенства выражение (4.2.54) примет вид 

 . (4.2.55) 

Определим оценку остатка для третьего типа  

 

Анализируя последнее равенство с учётом (4.2.54), можем его представить в 

виде 
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3 0 3 с 3
3

0 3 с 0
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3 3 3 3 с

3 3 с
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. (4.2.56) 

Следует отметить, что   при . Используя полученные результаты 

(4.2.53), (4.2.55) и (4.2.56), получим решение второй задачи.  

Так для ряда первого типа получим  

 , (4.2.57) 

для ряда второго типа 

 

  
  

  

0 0

0

2
0

0 2 2 с2
0 2 0 2 с

2 2 с
2 0 2 с

0

2 с 2 0 2 с

1

1
lim exp lim

exp

1
lim 0.

exp

i i

i

d b
i

di k kb
i k i b

dk k k i b
di

k k i b

 



 
               

 
  

  
2

2
2 2 2 2 с

2 2 с

2 1
1 exp 1hR

b
h k h b

k k

 
            

        

    

3

3 3

3

3 0 3 с 3 0 3 с 0 3 0 3 с 0

1 1

3 0 3 с 3 0 3 с 0

1

3 1 exp exp

exp .

h h

h

h k i b k i b di k i b di

k i b k i b d

R

i

 

 





           

     

 



c h
c
hR R ch h

 
1

1
1 1 с

1

1

с 1

ˆ ln 1
1

h

b
h k

k k
R

  
     

 
 

     
2 2 с 2 2 2 с 2 2

2
2 с1 1 exp 1 ;hR k k h b k h b               



261 

 

 

  (4.2.58) 

а для ряда третьего типа 

  (4.2.59) 

Здесь и далее  – W-функция Ламберта с выбором ветви -1, выбор ветви 

обусловлен свойствами самой функции [53] и анализом работ [18,19,54];  – 

операция округления в большую сторону.  

Оценку параметров  и  определяем из решения следующей системы 

уравнений  

 , (4.2.60) 

которое имеет следующий вид 

  (4.2.61) 

Здесь  *,C D H h h   , С  > D.  

При этом используемые (4.2.61) оценки H   осуществляются в соответствии 

со следующими правилами 

 для ряда первого типа 

; 

 для ряда второго типа 
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 для ряда третьего типа 

 

Определение значений параметров  и  происходит в соответствии со 

следующим правилом:  

а) при монотонном изменении функции установления согласно правилу 

        
c

c гр гр3 3

с c cmax
;2

min : 0H
H Hl Hl HlE B B B


  

  

  

       ; (4.2.62) 

б) при наличии затухающих колебаний у функции установления, в соответствии с  

  и . (4.2.63) 

Здесь 

         3 3

1
м с н.ок гр с м с м;2    ; 1,

K K Ki i i
H Hl Hl i HT U B B K S       


              , 

где – число локальных максимумов  для заданного значения H. 

Необходимо отметить, что выбор наиболее подходящего типа 

мажорирующего ряда cопт происходит на основании анализа множества остL , 

которое определяет номера членов, использующихся для оценок остатков рядов  

        ост cрав cрав;  0 ; 1,3c c сq qlL h q h l u T B T c         , (4.2.64) 

где при монотонном изменении функции установления , а при 

наличии затухающих колебаний – . При этом при анализе 

целесообразно ограничить значение 20l  , в силу быстрого убывания наибольших 

значений приращений функции установления.  

В общем случае, когда  принимает разные значения для каждого значения 

типа мажорирующего ряда, оценка cопт, когда происходит в соответствии с 

 
3
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c q

c h
 

  . (4.2.65) 
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Здесь δqc  – дельта Кронекера.  

В том случае, когда  принимает одинаковые значения хотя бы для двух 

типов мажорирующих рядов  определяется в соответствии со следующим 

правилом 

        
cрав

опт cрав cрав cрав cравarg min max 0
с с с сch h l ch h l

Tc I
c u T B T u T B T   



      
 

, (4.2.66) 

где 
3

1;3 1

arg min qc q
c q

I h
 

   . 

После определения  происходит оценка значения номера члена 

оптимального ряда 
оптch , используемого для аппроксимации. Это можно 

представить следующим образом 

 
опт оптопт

ост,c c cc c
h h h L


    . (4.2.67) 

Однако целесообразно для более точной аппроксимации вместо 
оптch  использовать 

, чье значение определяется на основании , полагая , где 

. 

На основании выше полученных результатов алгоритм оценки пропускной 

способности можно представить как результат выполнения следующих этапов:  

1) Этап первый. Определение начальных параметров:  

1.1)  Наибольшего времени установления для третьего символа  посредствам 

решения набора уравнений, определяемых (4.2.32) и (4.2.33), и использования 

соотношения (4.2.34). 

1.2) Значение параметра ε с помощью выражения (4.2.49). 

1.3) Значения параметров для каждого из мажорирующих рядов kc  и bc с помощью  

(4.2.61) – (4.2.63) . В качестве значений C и D целесообразно брать значения C = 10 

и D = 3, что следует на основании анализа результатов работ [18,19,54]. 

1.4) Определение значений ch   для каждого типа мажорирующего ряда с помощью 

(4.2.64). 

ch

оптc

оптc

опт

ˆ
ch оптc опт
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h
R Q 

 0,1;0,01Q 
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1.5) Определения наиболее подходящего типа мажорирующего ряда cопт с 

помощью (4.2.65) и (4.2.66). 

2) Этап второй. Оценка зависимости наибольшей оценки эффективной памяти 

от длительности символа с помощью соотношения (4.2.48), преобразованного к  

виду 

               
 сопт

п п сопт
п п

опт

ˆ 1

с с с с1 1 2
1 1

ˆ 1
ˆ min :0

c

c

h
c

G

r l r G
r r

h
G G B BR

  

    
 

              
  

  .(4.2.68) 

Оценка , производится посредствам использования (4.2.57) – (4.2.59), с учетом 

типа мажорирующего ряда cопт, полагая , где  – 

коэффициент, используемый для повышения точности определения зависимости 

. 

3) Этап третий. Определение разрешающего времени и оценка эффективной 

памяти, оценка пропускной способности.  

3.1)  Производится первоначальная оценка эффективной памяти в соответствии с 

правилом 

 
     

  
3 3
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 (4.2.69) 

3.2)  Для  производится определение  и 
1р

'
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t

с использованием  

(4.2.32), (4.2.33), (4.2.34) и свойства о «комбинациях символов» для проверки 

соотношения 
1р р

' '
ну ну разd d

t t

    . В качестве  выбирается то значение 

, при котором для всех последующих значений  не происходит изменение 

структуры множества (числа элементов множества)  относительно  и 

выполняется соотношение . В этом случае значение эффективной 

памяти определяется как . В том случае, если ,  то проверяется 
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соотношение   и при успешном результате проверки, принимается  

 и . 

3.3) Производится оценка пропускной способности с использованием (3.3.6). 

Реализация данного алгоритма в виде блок схемы представлена на 

рисунке  4.4  – 4.6. В заключение данного раздела следует отметить, важное 

практическое свойство разработанного метода, отсутствие зависимости 

вычислительной сложности от числа дискретных состояний в сигнальном 

созвездии, то есть обеспечения постоянной вычислительной сложности. Кроме 

того, используя одни и те же вычисления зависимостей (4.2.30), но варьируя 

значения доп  можно одновременно без дополнительных вычислительных затрат на 

их расчёты вычислять решения уравнений (4.2.32) при различных n. 

Представленных метод также обладает высокой степенью параллельности 

вычислений, поскольку решение каждого уравнения из набора происходит 

независимо от другого. Более детальные упрощения представленного алгоритма 

применительно к условиям выполнения в реальном масштабе времени 

представлены в приложении 1. Результаты моделирования, подтверждающие 

возможность его использования в условиях реального масштаба времени, 

представлены в приложении 4 (подраздел П4.3) 
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1;3c 

 

 
Рисунок 4.4. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 

способности канала связи с памятью при использовании ФМн-n-сигнала. Часть 1.  
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Рисунок 4.5. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 
способности канала связи с памятью при использовании ФМн-n-сигнала. Часть 2.  
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Рисунок 4.6. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 
способности канала связи с памятью при использовании ФМн-n-сигнала. Часть 3.  

 

4.3 Аналитический метод оценки пропускной способности канала связи с 

АФМн-N-сигналами, функционирующего на базе теории разрешающего 

времени, при отсутствии расстройки по частоте [140,128,129,236] 

В данном разделе представлен метод оценки пропускной способности канала 

связи с памятью, модель которого представлена в разделе 3.2. Метод имеет 

следующие ограничения:  

1) расстройка по частоте отсутствует ; 

2) комплексно-частотная характеристика канала удовлетворяет следующим 

свойствам: амплитудно- и фазочастотные характеристики обладают четной и 

нечетной симметрией относительно , что соответствует тому, что область 

значений функции установления и её аналог для полиномиальных фильтров 

принимает только множество неотрицательных вещественных чисел. 

 0

0
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В силу справедливости свойства транспозиции для ЛИС и 

циклостационарного характера поведения информативных параметров 

радиосигнала при МСИ будет выполняться следующее соотношение 

 , (4.3.1) 

где  – наибольшее время установления 

комплексной амплитуды АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС для d-го символа 

информационной последовательности, состоящей из d символов, когда 

длительность каждого символа последовательности составляет ; при этом 

для множества длительностей символов     
АФ.
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          , 
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   уст ну доп уст ну доп;
d d

dT dT    . Здесь  и  – номер «окна 

прозрачности», который является общим для огибающей и мгновенной фазы и их 

общее число, соответственно, для d-ого символа;  и  – длительности 

символов информационной последовательности, при которых начинается и 

заканчивается -ое «окно прозрачности», соответственно, для d-го символа; 

граничная длительность для d-ого символа АФМн-N-сигнала  – длительность 

символа информационной последовательности, начиная с которой ошибки 

установления по фазе и амплитуде для d-го символа, взятые по абсолютному 

значению, не превосходят соответствующие им допустимые ошибки установления. 

В отсутствии «окон прозрачности» . 

При этом необходимо отметить, что  определяется из следующего 

соотношения  
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где ; ; 

, и  – номера «окон прозрачности» для фазы и амплитуды, 

возникающих на выходе ЛИС для d-символа, соответственно; ,  – число 

«окон прозрачности» для фазы и амплитуды, соответственно, для d-го символа; 

,  и ,  – длительности символов, при которых начинаются и 

заканчиваются -е и -е «окна прозрачности», соответственно;  и  – 

граничные длительности по фазе и амплитуде для d-го символа, начиная с которых 

ошибки установления по фазе и амплитуде, взятые по абсолютному значению, не 

превосходит допустимые ошибки установления   и , соответственно.  Так 

же следует отметить, что  , 

 – наибольшие времена установлений по 

фазе и амплитуде для заданных значений допустимых ошибок установлений  

и , соответственно, для d -го символа при условии, что для  длительность 

символов составляет , а для она составляет . При этом, очевидно, 

будут выполняться следующие соотношения    уст Ф доп уст A доп;
d d

dT dT     .  

Из соотношения (4.3.2) следует, что определение наибольшего времени 

установления комплексной амплитуды для d-го символа требует оценки 

наибольших времен установлений по обоим информативным параметрам для 

данного символа. Для этого необходимо определить значения комбинаций фазовых 

скачков и амплитуд, которые и определяют  и  ,  то есть при которых ошибки 

установления по соответствующему им информативному параметру, взятые по 

абсолютному значению, будут равны соответствующим допустимым ошибкам 

установления. 
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Очевидно, для этого требуется вначале получить выражения, позволяющие 

оценить ошибки установления по амплитуде и фазе, в том числе с учётом их 

абсолютного значения, для d-ого символа  информационной 

последовательности. Для этого воспользуемся выражением для 

скомпенсированной комплексной огибающей АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС 

, которая на основании (3.2.5) и (4.1.7), примет вид 

 

 . (4.3.3) 

Преобразуем выражение (4.3.3), используя следующие замены  

 . (4.3.4) 

Здесь  и . 

С учётом (4.3.4) выражение (4.3.3) примет вид 

 

 . (4.3.5) 

Выражение1, позволяющее оценить ошибку установления , получим 

из равенства (4.3.5), разделив обе его части на  и применяя обозначения 

(4.2.5). В результате оно примет вид 

        уст с уст с 0 0 с ссτ exp α τ 1 τ exp φ γd dM d j d M B d j                

 
1 Корректность такого подхода обусловлена тем, что замена выражения (4.3.8) на (4.3.5) при определении ошибки 
установления по фазе, не приводит к изменению аргумента комплексной амплитуды, но влияет на её модуль, 
который в данном случае не рассматривается. 
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 . (4.3.6) 

где ,  и . 

С учётом (4.3.6) ошибка установления по фазе  определяется 

следующим образом  

 . (4.3.7) 

Искомое выражение, позволяющее определить  получим из (4.3.6) . 

Для этого вначале из обоих его частей вычтем  и учтём, что 
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 . (4.3.9) 

Для дальнейшего упрощения выражения (4.3.9) воспользуемся следующим 

соотношением  

 . (4.3.10) 

В результате получим  
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Поскольку ошибка установления по амплитуде зависит от значения ошибки 

установления по фазе, что видно из (4.3.11), то необходимо определить требования 

к , при которой  достигает наибольших значений. Для этого 

исследуем выражение (4.3.11) на экстремум путем решения следующего уравнения  

. Его решение будем производить только в стационарных точках. 

Это обусловлено тем, что: 1) функция установления является гладкой функцией; 
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Для этого определим ,  используя выражение (4.3.11) и замену 

 уст сα d  на  Э.уст сα d  ,  в результате получим 

 

 .  (4.3.12) 

На основании (4.3.12), решение уравнения  оно примет вид 

; 

 . (4.3.13) 

Сравнивая выражения (4.3.7) и (4.3.13), приходим к выводу, что они 

идентичны1. Из анализа выражения (4.3.8), с учётом (2.4.6) и (2.4.7), следует, что 

большим ошибкам установления по фазе, взятым по абсолютному значению, 

соответствуют большие значения , что также наглядно подтверждается 

результатами главы 2. Необходимо отметить, что из рассмотрения исключаются 

точки, в которых огибающая достигает своего локального минимума, 

обусловленные свойствами операции модуля над комплексными числами. Это 

обусловлено тем, что в этих точках мгновенная фаза не претерпевает изменения 

хода кривой, а, следовательно, изменение в окрестности данной точки приводит к 

монотонному изменению ошибки установления по фазе. С практической точки 

зрения данные точки соответствуют моментам времени, в которых  
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достигает значений, соответствующих половине эффективного фазового скачка, не 

превышающих / 2 . 

Таким образом, определение значений фазовых скачков и амплитуд 

информационной последовательности, состоящей из d символов, благодаря 

которым выполняются соотношения  и , 

целесообразно производить на основе анализа (4.3.7) на экстремум, в силу 

простоты такого типа анализа. 

Для оценки  первоначально требуется определить значения фазовых 

скачков и амплитуд, при которых выполняется равенство . С этой 

целью необходимо исследовать на экстремум соотношение (4.3.7), полагая в нём 

 и учитывая . А 

затем, используя полученные результаты, преобразовать уравнение 

 к виду, позволяющему определить .  

В тоже время для оценки  первоначально требуется определить значения 

фазовых скачков и амплитуд, при которых выполняется равенство 

 . Для этого необходимо исследовать на экстремум также 

соотношение (4.3.7), полагая в нём  и учитывая 

. А затем, используя 

полученные результаты, преобразовать уравнение  к виду, 

позволяющему определить . 

При решении задачи по поиску экстремумов (4.3.7) будем полагать, что  

значение фазовых скачков без учета статической составляющей, принимает любые 

значения из диапазона , и амплитуды принимают любые значения из 

диапазона . Такое допущение является корректным, 
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поскольку в общем случае эффективные фазовый скачок без учёта статической 

составляющей и скачок по амплитуде, обусловленные МСИ в ЛИС передачей d-го 

символа, определяются следующим образом  
эфd ;     1, 

  
эф 1d d ком ну cc доп cc доп1 ;

d m
M M H d T M M          . При этом очевидно, что 

данное условие будет выполняться тем точнее, чем . 

Само решение задачи по поиску экстремумов (4.3.7) в обоих случаях будем 

производить только в стационарных точках. Это обусловлено следующими 

фактами: 1) функция установления является гладкой функцией; 2) из рассмотрения 

также исключаются особые критические точки ( , когда  не 

определена)2, в которых производная не существует. Также при решении задачи 

будем учитывать то, что   уст доп0 α / / 2
d

dt n       . 

Для определения условий, при которых достигается  (задача 

по фазе), требуется решить следующую систему уравнений в силу необходимого 

условия существования экстремума для функций нескольких переменных [45] 

 , (4.3.14) 

где , , … , – значения фазовых скачков, при которых наблюдаются 

экстремумы при решении поставленной задачи. Также в качестве параметров в
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 полагается, что используются значения амплитуд , , … ,  

при которых достигается данный тип экстремумов. 

В то же самое время для определения условий, при которых достигается 

 (задача по амплитуде), требуется решить следующую систему 

уравнений, в силу необходимого условия существования экстремума для функций 

нескольких переменных [45] 

 , (4.3.15) 

где , , … ,  – значения амплитуд, при которых наблюдаются 

экстремумы при решении поставленной задачи. Также в качестве параметров в 

 полагается, что используются значения фазовых скачков , , … , 

, при которых достигаются данный тип экстремумов. 

Для решения задачи по поиску экстремумов получим общее соотношение, 

которое позволяет определить, необходимые для этого производные. Очевидно, 

при решении указанной задачи выражение, позволяющее определить1 , с 

учётом (4.3.7) и замен ; , где  и , где ;  

; ; , имеет вид 

 
1 При решении задачи по фазе под « » понимается  – «Ф» и при решении задачи по амплитуде – «А». 
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В этом случае общее правило вычисления производной, позволяющее 

определить , где  и  при , а при  –  и 

, примет вид 

 

 . (4.3.17) 

Рассмотрим решение задачи по фазе. Так, выражение (4.3.17)  при , 

примет вид 

 

 . (4.3.18) 

а для  его можно представить в виде 
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 . (4.3.19) 

Анализируя выражения (4.3.18) и (4.3.19), можно прийти к выводу, что общее 

выражение, определяющее частную производную ,  имеет следующий 

вид, с учётом обозначений (4.2.5) 

 , (4.3.20) 

где . 

Система уравнений (4.3.14) на основании (4.3.20), примет вид 

 

 , (4.3.21) 
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 . (4.3.22) 

Анализируя систему (4.3.22), можно прийти к выводу, что она также может 

быть представлена в следующем виде  

 . (4.3.23) 

Сопоставляя системы (4.3.22) и (4.3.23), а также учитывая, что , 

можно прийти к выводу, что данные системы можно преобразовать к виду 

 

 . (4.3.24) 

   

   

   
   

у

0 0

ф ф Ф ф ф ф Ф ф
0 0

1 1

ф ф Ф ф ф ф Ф ф
0 0

1 1

ф ф Ф ф ф ф Ф ф
0 0

2
ф
АФМн Ф

cos sin 0

cos sin 0

cos sin 0

0

r d r r d r

r d r r d r

r d r r d r

d

r r
r r

r r
r r

d d

r r
r r

I M B t Q M B t

I M B t Q M B t

I M B t Q M B t

С dt

 

 

 

 

    



    



    

 

 

 

 

 

 



 



   
  
  

   
  

   

0 0 0 0

0 0 0

1 1 1

1 1 1

у

ф ф 0 Ф ф ф ф 0 Ф ф

ф 0 Ф ф ф ф ф

ф 1 Ф ф ф ф ф

2 2

ф ф Ф ф ф ф Ф ф
0 0

ф 1 Ф ф ф ф ф

2
ф
АФМн Ф

cos sin 0;

cos sin

cos sin 0;

cos sin

cos sin 0;

0

d d

d

d

r d r r d r

d d d d

d

d d

r r
r r

d

I M B t Q M B t

M B t I Q

M B t I Q

I M B t Q M B t

M B t I Q

С dt

  

 

 



   

   

    

   

    



 

 







 




















ф 0
r

M 

  
  

  
   

0 0

1 1

1 1

у

0 Ф ф ф ф ф

1 Ф ф ф ф ф

1 Ф ф ф ф ф

2
ф
АФМн Ф

cos sin 0

cos sin 0

cos sin 0

0

d

d

d d d

d

d

B t I Q

B t I Q

B t I Q

С dt

 

   

   



    


 












281 

 

Мы будем искать решение системы (4.3.24) при условии, что , 

где , в противном случае это приводит к решению . В результате 

систему (4.3.24) можно представить в виде  

  (4.3.25) 

Из системы (4.3.25) с учётом (4.3.16) следует соотношение, которое и 

определяет её решение 

 . (4.3.26) 

Анализируя соотношения (4.3.26) с учётом (4.2.21), приходим к следующему 

выводу 

 . (4.3.27) 

Из анализа системы (4.3.25) также следует, что её решение не зависит от 

значения амплитуд радиоимпульсов, а, следовательно, экстремумы будут 

достигаться на границах множества амплитуд сигнального созвездия. В результате 

искомые соотношения для амплитуд можно представить следующим образом  

 , (4.3.28) 

где ; . 
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Преобразуем уравнение  и для этого воспользуемся 

выражениями (4.3.16), (4.3.27), (4.3.28). В результате получим 

  

 . (4.3.29) 

 
Для дальнейшего упрощения (4.3.29) воспользуемся преобразованиями 

(4.2.24) и (4.2.25), с учётом следующих в них замен  на  и  на . В 

результате получим 

 . (4.3.30) 

Преобразуем выражение (4.3.30) относительно  следующим образом 
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 . (4.3.31) 

Произведём дальнейшее преобразование (4.3.30), используя (4.3.31) и 

учитывая, что  (см. (4.3.27)). В результате получим 

; 
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 . (4.3.33)

С учётом (4.3.33) уравнение  уст Ф допα
d

dt    преобразуется к искомому виду и 

позволяет определить  

 . (4.3.34) 

Рассмотрим решение задачи по амплитуде. Так для  выражение (4.3.17) 

примет вид 
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а для  оно будет иметь вид 
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а при  

 . (4.3.37) 

где  

Система (4.3.15) с учётом (4.3.35) – (4.3.37) примет вид 
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 . (4.3.40) 

Из анализа системы (4.3.40) с учётом ранее полученных результаты можно 

сделать следующие выводы: 

1. Не существует стационарных точек внутри множества амплитуд 

сигнального созвездия, при которых достигается экстремумы, а, следовательно, 

экстремумы достигаются на его границах. Об этом, в том числе говорит отсутствие 

решения уравнения  при . Поэтому значения амплитуд 

определяются, как  

 , (4.3.41) 

где ; ;  

2. Для достижения наибольших значений ошибки установления по 

амплитуде, взятой по абсолютному значению, требуется использовать следующие 

соотношения для фазовых скачков 

 , (4.3.42) 

которые с учётом  примут вид 

 , (4.3.43) 

. Следует отметить, что  не выполняется при 

, поэтому оно исключено из решения (4.3.43). 

Преобразуем уравнение . Для этого воспользуемся 

выражением (4.3.8), используя следующие замены  ,   (см. (4.3.43) ) 
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и  (см.(4.3.41)), а также преобразования (4.2.24), (4.2.25) при  следующих 

заменах  на  и  на . В результате получим 

 , (4.3.44) 

где 

 

 . (4.3.45) 

Уравнение (4.3.44) с учётом  примет вид 
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Анализируя соотношения (4.3.34) и (4.3.46), приходим к выводу, что для 

определения    и  требуется решить набор из  уравнений для 

каждого из информативных параметров АФМн-N-сигнала, где  – число 

разновидностей уравнений в наборе, определяемых реализациями значений 

скачков фазы, а  – число разновидностей уравнений в наборе, 

определяемых реализациями значений амплитуд радиоимпульсов. Здесь число 

 вместо  обусловлено тем, что с точки зрения длительности переходного 

процесса важно отношение амплитуд, а не их абсолютное значение, тем самым 

отбрасывается из рассмотрения один из вариантов реализации одинаковых 

амплитуд для всех символов в передаваемой информационной 

последовательности. При этом необходимо отметить следующее, что наборы 

уравнений по фазе и амплитуде образованы одинаковыми наборами реализаций 

параметров, которые их определяют и, соответственно, при определении наборов 

можно положить, что , где , а также , где 

 . 

Непосредственно само i-е уравнение из набора по фазе, на основании ранее 

полученных результатов, примет вид 

  , (4.3.48) 

а по амплитуде 
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 , (4.3.49) 

где  
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. 

Каждое  i-ое уравнение из набора определяется конкретными значениями 

параметров  и , их значения можно определить, используя следующее 

правило, которое задано в виде двух множеств 

 , (4.3.50) 

    сс ш 1 0 12

1
1 sgn 1 ; 0,

2di i i di i i d

i
K k a m M M a a a d  

               
 , (4.3.51) 

где  – операция округления до целого числа в меньшую сторону. 

При этом определение  производится на основании использования 

следующего соотношения 
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           , (4.3.52) 

а для  аналогичное соотношение будет иметь вид 
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– значения длительностей символов, обеспечивающих  уст ф допα
di

dT    (см. 

(4.3.33) при замене  на фdi
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Adi
T ) при i-ой реализации ансамбля параметров для d-го символа. При этом  
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d di i
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,   

– решения i-го уравнения для фазы и амплитуды, соответственно;   

 – номера «окон прозрачности» для фазы и амплитуды, определяемых 

из решений  i-ых уравнений для фазы и амплитуды для d-го символа, 

соответственно; ,  – общее количество «окон прозрачности», 

определяемых из решений  i-ых уравнений для фазы и амплитуды для d-ого 

символа, соответственно; ,  и ,  – длительности символов, 

при которых начинаются и заканчиваются  -ое и  -ое «окно прозрачности», 

соответственно;  и  – граничные длительности по фазе и амплитуде, 

соответственно, для d-ого символа, получаемые из решения i-ых уравнений для 

фазы и амплитуды. При отсутствии «окон прозрачности» у выбранного 

информативного параметра АФМн-N-сигнала при приеме d-го символа общее 

количество «окон прозрачности» по этому параметру полагается равным нулю. 

Проанализируем полученные выражения (4.3.33) и (4.3.45) для определения 

свойств решений набора уравнений с целью формирования алгоритма оценки 

разрешающего времени, эффективного с точки зрения вычислительной сложности.  

Докажем свойство о «комбинациях символов», которое для данного типа 

сигнала заключается в том, что все реализации зависимостей ошибки установления 

по фазе и амплитуде от длительности символа , для  символа, 

обусловленные значениями параметров будут содержаться в её реализациях для 

 символа. 

□ Перейдем к доказательству данного свойства для ошибки установления по фазе. 

Рассмотрим (4.3.33) для  и  символов, используя обратную замену 
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. При этом очевидно, что . Так с учётом вышеприведенного данное 

выражение для -ого символа примет вид 

 , (4.3.54) 

где   

. 

А для -ого символа оно примет вид 

 , (4.3.55) 

где  

 

  

 

Из сравнения выражений (4.3.54) и (4.3.55) видно, что для их равенства 

должны быть равны (здесь произведена замена  на в (4.3.54) для 

удобства анализа)  и .  

Так при  для обеспечения  очевидно должны быть 
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 ; (4.3.56) 

2) второе из них  
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       . (4.3.57) 

Здесь для удобства анализа произведена замена индексов  q на q1 и r на r1 и 

коэффициентов  на  для левой части уравнений (4.3.56) и (4.3.57), которые 

соответствуют составляющим, относящимся к порядковому номеру символа 

 

Преобразуем уравнение (4.3.56) с учётом следующей замены , в 

результате получим 
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      . (4.3.58) 

Используя замену  и анализируя уравнение (4.3.58), приравняв 

множители при одинаковых приращениях функций установлений, можно прийти к 

выводу, что его решением будет 
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 . (4.3.59) 

С учётом (4.3.59) уравнение (4.3.57) можно представить в виде  

 

 

 . (4.3.60) 

Из (4.3.60) следует, что его решение имеет вид  
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Таким образом, на основании (4.3.59), (4.3.61) и полученных выше 

результатов общее решение для рассматриваемого случая примет вид 
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. (4.3.62) 

Рассмотрим теперь вариант реализации при  для этого, очевидно, 

должно быть выполнено следующее условие 
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где используются замены индексов  q на q1 и r на r1 и коэффициентов  на  

для левой части уравнения (4.3.63), которая соответствует составляющим, 

относящимся к порядковому номеру символа  

Из анализа (4.3.63) следует, что его решение имеет вид 
1

1
ф

1
0

q q
s


  и 

. На основе полученных результатов приходим к выводу, что 

рассматриваемое свойство для фазы является доказанным, поскольку 

 достигается в том случае, когда передача первого 

символа из информационной последовательности,  состоящей из d1 символов, 

соответствует отсутствию скачка фазы и амплитуды, а все остальные значения 

скачков фазы и амплитуд соответствуют значениям, которые определяются 

информационной последовательностью из  символов. 

Перейдем к доказательству данного свойства для ошибки установления по 

амплитуде. Рассмотрим (4.3.45), при этом используя замену  на , при  и 

. 

Так для -ого символа выражение (4.3.45) примет вид 
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В тоже время для -ого символа рассматриваемое выражение с учётом 

(4.3.45)  примет вид 
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 . (4.3.65) 

где  

. 

Учитывая полученные результаты для ошибок установления фазы, выражения 

(4.3.54) и (4.3.55), выражения  и   с учётом замены в них  на  и на 

, здесь под «●» в индексе подразумевается порядковый номер параметра 

приходим к выводу, что доказанное выше свойство для ошибки установления фазы, 

также справедливо и для ошибки измерения амплитуды.■ 

Из выше доказанного свойства о «комбинациях символов» для АФМн-N-

сигнала, что наибольшее время установления для d-го символа будет также 

обеспечивать корректность приема согласно решающего правила (3.2.9) всех 

предшествующих ему символов информационной последовательности. 

Из доказательства свойства также следует, что число уравнений по каждому 

информативному параметру, определяющих новые решения при оценке 

наибольшего времени установления нуd
t  относительно 

1нуd
t


, будет соответствовать 

значению1  при 2d  . Это дополнительно позволяет снизить 

вычислительную сложность разрабатываемого алгоритма оценки пропускной 

способности при реализации аналитического метода. 

Также из результатов следует, что среди общего числа уравнений  1 12 2 1d d    

для d-го символа  2 2 1d d   уравнений различаются только значением dk , 

соответственно при решении уравнений при предварительном расчёте полиномов 
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dP  и dF  можно сократить объем вычислений при оценке полиномов до  12 2 1d d   

их разновидностей. 

Анализ выражения (4.3.33) и (4.3.47) позволяет утверждать, что для 

получаемых решений будет выполняться соотношение ,  

поскольку в противном случае знаменатель в правых частях данных выражений  

принимает комплексные значения. 

Поскольку для ЛИС справедлив принцип транспозиции, то степень влияния 

канальных символов, предшествующих принимаемому (d-й символ), в виде МСИ 

в момент съема информации о нём (d-й символ) будет тем меньше, чем дальше они 

расположены друг относительно друга во времени.  

Следовательно, разрешающее время можно аппроксимировать 

 с заданной точностью  наибольшим временем установления 

1нуG
t


 для G+1 символа, где   G – эффективная память канала. В данном случае под 

эффективной памятью G будем понимать число символов, предшествующих 

принимаемому, которые влияют на процесс установления значения комплексной 

амплитуды информативного параметра, его определяющей, c заданной точностью 
1. 

Оценка значения параметра ε производится с использованием того же 

подхода как это было сделано для ФМн-n-сигнала (см. выражением (4.2.49)). В 

этом случае правило примет вид  
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min 3, 3,
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, (4.3.66) 

 
1 Под ε понимается точность установления, определяемой по огибающей переходного процесса, являющейся 
верхней оценкой погрешности. 
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где 
    

АФ.3
АФ3

3 3
АФ3

н.ок АФ.гр
1

W
w

w

T


     ; 
   АФ .3

АФ3

3
АФ3

к.ок
1

W
w

w

T


   ;    АФ АФ. .H H  , её 

составляющие определяются в соответствии с (4.3.32)1 с учётом замены в них шM  

на ш

ш сс

M

m M M


 

2, Фd
t  на T или  разT     , а также  ф q

s   на 
реш реш3vi is S  и 

dAk на 

реш реш3i ik K   здесь 1, 1v d  ; 0,d  , d = 3; реш АФ.решi I , где АФ.решI  – множество 

номеров уравнений, которые определяют элементы множества 
3нуt .  

Сформулируем задачу по определению эффективной памяти. Для этого 

рассмотрим функциональный ряд , получаемый с 

использованием равенства (4.3.3), полагая в нём ,  и используя 

обозначения (4.2.46).  

В силу справедливости принципа транспозиции для ЛИС он равномерно 

сходится при  а, следовательно, согласно теории рядов [178], будет 

справедливо следующее соотношение 

. Кроме того, также будет 

справедливо . Вышеприведенные 

функциональный ряд и его частичная сумма из d символов достигают наибольших 

значений, когда r mM M  . А поскольку скорость изменения значений ряда 

 с
0

lim
l

r rll
r

M B l




   от длительности символа и его частичной суммы зависит не от 

абсолютных значений амплитуд радиоимпульсов, а от их отношения, что было 

показано ранее в главе 2 и в данном разделе, то становится очевидным, что задача 

по определению зависимости наибольшей оценки эффективной памяти от 

 
1 Корректность такого подхода следует из выражения (4.3.6). 
2 Используется для нормирования амплитуд сигнального созвездия. 
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длительности символа  сводится к исходной постановке, определяемой  

соотношением (4.2.47), поскольку можно произвести нормировку значений 

амплитуд сигнального созвездия, когда наибольшее значение будет равно единице. 

В результате мы также можем заключить, что зависимости наибольшей 

оценки эффективной памяти от длительности символа для АФМн-N- и ФМн-n-

сигналов идентичны, а следовательно алгоритм оценки пропускной способности 

может быть унифицирован для данных типов сигналов в части оценки 

эффективной памяти с учётом ряда особенностей, которые будут изложены ниже в 

алгоритме. 

Так, на основании полученных выше результатов, алгоритм оценки 

пропускной способности для АФМн-N-сигнала можно представить, как результат 

выполнения следующих этапов:  

1) Этап первый. Определение начальных параметров:  

Наибольшего времени установления для третьего символа  c 

использованием соотношений (4.3.2), (4.3.52), (4.3.53),  на основании решения 

набора уравнений, определяемых с помощью (4.3.48) – (4.3.51). Оценка значения 

параметра ε производится с помощью выражения (4.3.66). 

Значения параметров для каждого из мажорирующих рядов  и  

определяется с помощью  (4.2.61) – (4.2.63), учитывая следующие особенности, 

связанные с использованием АФМн-N-сигнала: при использовании (4.2.62) –

, а при использовании (4.2.63) –  

         
3 3

1
м с н.ок АФ.гр с м с м;2    ;  1, .

K K Ki i i
H Hl Hl i HT U B B K S


                     

В качестве значений C и D также целесообразно брать значения C = 10 и D = 3. 

Определение значений  для каждого типа мажорирующего ряда с помощью 

(4.2.64) с учётом того, что при монотонном изменении функции установления 

, а при наличии затухающих колебаний – . 

 сĜ 
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Определения наиболее подходящего типа мажорирующего ряда сопт с помощью 

(4.2.65) и (4.2.66). 

Этап второй. Оценка зависимости наибольшей оценки эффективной памяти от 

длительности символа с помощью соотношения (4.2.68). Оценка , 

производится посредствам использования (4.2.57) – (4.2.59), с учетом типа 

мажорирующего ряда cопт, полагая , где  – коэффициент, 

используемый для повышения точности определения зависимости . 

Этап третий. Определение разрешающего времени и оценка эффективной памяти 

и пропускной способности.  

3.1) Производится первоначальная оценка эффективной памяти в соответствии с 

правилом .  

3.2)  Для  производится определение 
р

нуd
t и 

1р
нуd

t


 с использованием 

(4.3.48) – (4.3.53) и (4.3.2), а также свойства  о «комбинациях символов»,   для 

проверки соотношения 
1р р

ну ну разd d
t t


   . В качестве  выбирается то 

значение , при котором для всех последующих значений  не происходит 

изменение структуры множества  относительно  и выполняется 

соотношение . В этом случае значение эффективной памяти 

определяется как . В том случае, если ,  то проверяется 

соотношение   и при успешном результате проверки принимается 

 и . 

3.3) Производится оценка пропускной способности с использованием (3.3.7). 

Реализация данного алгоритма в виде блок схемы представлена на 

рисунке  4.7  – 4.9. В заключение данного раздела следует отметить, важное  

опт

ˆ
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 сĜ 

     
  

3 3

3

ну ну

1

ну

ˆ ˆmin 1,если min 1 3

ˆ2,если min 1 3

G t G t
G

G t

    
 

р 11, 1d G 

'р
раз нуd

t t

'р
нуd

t р р'd d

р
нуd

t
'р

нуd
t

'р р
ну ну разd d

t t  

р' 1G d  р' 1 1d G 

2 '1 р
ну ну разG d

t t

  

'р
раз нуd

t t 1G G



300 

 

 

1;3c 

 

 

Рисунок 4.7. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 
способности канала связи с памятью при использовании АФМн-N-сигнала. Часть 1.  
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Рисунок 4.8. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 
способности канала связи с памятью при использовании АФМн-N-сигнала. Часть 2.  
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Рисунок 4.9. Блок схема алгоритма аналитического метода оценки пропускной 
способности канала связи с памятью при использовании АФМн-N-сигнала. Часть 3.  
 
практическое свойство разработанного метода, отсутствие зависимости 

вычислительной сложности от числа дискретных состояний в сигнальном 

созвездии, то есть обеспечения постоянной вычислительной сложности от числа 

дискретных состояний в сигнальном созвездии. Кроме того, используя одни и те 

же вычисления зависимостей (4.3.33), (4.3.45), (4.3.47), но варьируя значения доп  и 

доп  можно одновременно без дополнительных вычислительных затрат на их 

расчёты вычислять решения наборов уравнений при различных N. Представленный 

метод также обладает высокой степенью параллельности вычислений, поскольку 

решение каждого уравнения из набора происходит независимо от другого. 

Более детальные упрощения представленного алгоритма применительно к 

условиям выполнения в реальном масштабе времени представлены в приложении 

1. Результаты моделирования, подтверждающие возможность его использования в 

условиях реального масштаба времени, представлены в приложении 4 (подраздел 

П4.3) 
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4.4 Аналитический метод оценки влияния амплитуды принимаемого 

ФМн-n-сигнала на оценку разрешающего времени и пропускной способности 

частотно-селективного канала связи при отсутствии расстройки по 

частоте [145] 

 

В данном разделе представлен аналитический метод оценки разрешающего 

времени по огибающей ог.разT   для ФМн-n-сигнала при ограничениях I и III, 

используемых в разделе 4.2. Аналитический метод базируется на результатах 

раздела 4.3, в частности на решении (4.3.43), с учётом того, что ФМн-n-сигнал 

является частным случаем АФМн-N-сигнала. 

В силу справедливости свойства транспозиции для ЛИС и 

циклостационарного характера поведения информативных параметров ФМн-n-

сигнала при наличии МСИ будет выполняться следующее соотношение 

 

 ог ог.разlim
dd l

t T


 , (4.4.1) 

где      ог. ог.

ог н.ог. , к.ог. , ог.гр.1 1

d d

d

W W

k d k d dk k
t

 
         – наибольшее время  достижения 

огибающей ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС порогового значения Mпор для d-го 

символа информационной последовательности, состоящей из d символов, когда 

длительность каждого из символов последовательности составляет с огd
t  . При 

этом для множества длительностей символов 


ог.

ог н.ог. , к.ог. , ог.гр.
1

; ;
d

d

W

k d k d d
k

T


             , определяемых на основании огd
t , 

выполняется следующие соотношение  ком ог порd
H dT M  . Здесь ог.1, dk W  и ог.dW  – 

номер «окна прозрачности» по огибающей и их общее число, соответственно, для 

d-го символа; н.ог. ,k d  и к.ог. ,k d  – длительности символов информационной 

последовательности, при которых начинается и заканчивается k-е «окно 

прозрачности» по огибающей, соответственно, для d-го символа информационной 
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последовательности; граничная длительность по огибающей для d-го символа 

ФМн-n-сигнала ог.гр.d . В отсутствии «окон прозрачности»  ог ог.гр.d dt   . 

Поскольку поведение огибающей полностью определяется манипуляцией 

фазы для данного типа сигнала (см. раздел 4.4 и 4.5), то соответственно 

циклостационарность для огибающей наступает при тех же условиях, что и для 

мгновенной фазы. Поэтому для оценки ог.разT  с заданной точностью εраз достаточно 

определить 
1огG

t


. 

С учётом соотношений (4.2.33), (4.3.43) и (4.2.4) приходим к выводу, что 

оценка 
1огG

t


 требует решения набора из 2G  уравнений, каждое из них на основании 

(4.2.4) имеет вид 

   1, 1,
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; (4.4.3) 

     ог. , ог. ,

1,ог н.ог. , , 1 к.ог. , , 1 ог.гр.G+1,1 1

d i d i

G i

W W

k i G k i G ii i
t

   
         – решение i-го уравнения из 

набора для (G+1)-символа; ог. 1,1, G ik W    и ог. 1,G iW   – номер окна прозрачности и 

общее число «окон прозрачности» для (G+1)-го символа, определяемого из 

решения i-го уравнения; н.ог. , , 1k i G  и к.ог. , , 1k i G  – длительности символов, при которых 

начинается и заканчивается k-е «окно прозрачности»; ог.гр.G+1,i – граничная 
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длительность для d-го символа и i-го уравнения из набора. В отсутствии «окон 

прозрачности» у решения i-го уравнения 
1,ог ог.гр.G+1,G i it


    

Каждое  1,2Gi   -е уравнение из набора определяется конкретными 

значениями параметров , где 1,v G . Их значения можно определить, используя 

следующее правило, которое задано в виде множества 

  
   1

2 11
2

1; 1,G
i vi Gi i iG iS s s s s s i v G

     (4.4.4) 

C учётом вышеизложенного уравнение (4.4.2) можно представить в 

следующей форме 
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Непосредственно определение 
1огG

t


 производится на основании 

использования следующего соотношения, которое для компактности вида 

представим в следующей форме  
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4.5 Численный метод оценки пропускной способности канала связи c 

АФМн- N- и ФМн-n -сигналами, функционирующего на базе теории 

разрешающего времени при наличии дестабилизирующих факторов 

[80,129,130,199,235,309,312,326] 

В данном разделе представлен численный метод оценки разрешающего 

времени и пропускной способности каналов связи для ФМн-n- и АФМн-N-

сигналов, модели которых представлены в разделах 3.1 и 3.2. 

Отличием численного метода от представленных ранее в данной главе 

аналитических методов заключаются в следующих его дополнительных 

возможностях: 

 применения при существенной несимметричности АЧХ и ФЧХ ЧСКС и в случае 

наличия расстройки по частоте; 

 учёта ограничений, вносимых пороговой подсистемой шумоподавления, на 

оценки разрешающего времени и пропускной способности при использовании 

ФМн-n-сигнала в случае несимметричности АЧХ и ФЧХ ЧСКС и в случае наличия 

расстройки по частоте. 

Для построения численного метода оценки пропускной способности 

обратимся к принципу транспозиции, справедливому для ЛИС, которая согласно 

математическим моделям каналов связи (см. раздел 3.1, 3.2) определяет его 

частотно-селективные свойства. Так наблюдаемые на выходе ЛИС ФМн-n- и 

АФМн-N-сигналы, искаженные МСИ, – это радиосигналы, чьи амплитуда, фаза и 

частота после передачи первых символов информационной последовательности, 

число которых определяет эффективную памятью канала при заданной 

длительности символов, становятся цикло стационарными процессами, что, в 

частности, следует из результатов разделов 4.2 и 4.3. 

Для определения условий, при которых информативные параметры 

рассматриваемых радиосигналов на выходе ЛИС будут представлять цикло 

стационарные процессы, в первую очередь требуется получить выражения, 
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позволяющие оценить ошибки установления по амплитуде и по фазе. При этом 

будем исходить из того, что ФМн-n-сигнал является частной реализацией АФМн-

N-сигнала. 

Получим выражение, позволяющее оценить ошибку установления по 

амплитуде и фазе для АФМн-N-сигнала при приеме d-ого символа 

информационной последовательности, в том числе и в условиях расстройки по 

частоте и несимметричности АЧХ и ФЧХ.  Для этого необходимо 

проанализировать скомпенсированную комплексную огибающую АФМн-N-

сигнала на выходе ЛИС  в момент окончания d-ого 

символа, используя (4.3.4) и соотношение (3.2.5). Непосредственно сама 

комплексная огибающая для рассматриваемого случая определяется следующим 

образом  

 

 

 

 . (4.5.1) 

С учётом (4.3.4) выражение (4.5.1) примет вид 

 

 , (4.5.2) 

где 

  (4.5.3) 

 

Разделив обе части равенства (4.5.2) на , получим  
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, (4.5.4) 

где . 

С учётом (4.5.4) ошибка установления по фазе  определяется 

следующим образом1  

 

 . (4.5.5) 

 

Выражение, позволяющее оценить ошибку установления по амплитуде, взятой по 

абсолютному значению,  получим из (4.5.4). Для этого вначале из обоих 

его частей вычтем  и учтём, что . В результате получим  
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 . (4.5.6) 

 

Выражение, позволяющее определить , на основании (4.5.6) примет вид  

 
1 Корректность такого подхода обусловлена тем, что замена выражения (4.5.6) на (4.5.4)  при определении ошибки 
установления по фазе, не приводит к изменению аргумента комплексной амплитуды, но влияет на её модуль, 
который в данном случае не рассматривается. 
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(4.5.7) 

Преобразуем соотношение  

        

      

      

2

' '
уст с с с уст с

0

1/22

' '
с с уст с

0

2

' ' 2 2
с с уст с

0

ˆ ˆRe cos Im sin cosα

ˆ ˆIm cos Re sin sinα

ˆ ˆRe cos Im sin cos α

d

r rd r rd r d
r

d

r rd r rd r d
r

d

r rd r rd r d
r

d

d M B B M d

M B B M d

M B B M d

M







            
 

          
  
 

         
 









        

      

2 2 ' '
уст с уст с с с

0

2

' '
с с уст с

0

ˆ ˆsin α 2 cosα Re cos Im sin

ˆ ˆIm cos Re sin 2 sinα

d

d r rd r rd r
r

d

r rd r rd r d
r

d M d M B B

M B B M d





        

          
 





    

    

    

   

  

1/2

' '
с с

0

2

' '
с с

0

2

' '
с с

0

2 '
с уст с

0

'
уст с

ˆ ˆIm cos Re sin

ˆ ˆRe cos Im sin

ˆ ˆIm cos Re sin

ˆ2 Re cosα cos

sinα sin Im

d

r rd r rd r
r

d

r rd r rd r
r

d

r rd r rd r
r

d

d d r rd r
r

r

M B B

M B B

M B B

M M M B d

d









      
        
 

 
       
 

     

   









      

    

1/2
' '

с уст с уст с

2

' '
с с

0

ˆ cosα sin sinα cos

ˆ ˆRe cos Im sin

rd r r

d

r rd r rd r
r

B d d

M B B


      
        
 


    
2

' ' 2
с с

0

ˆ ˆIm cos Re sin
d

r rd r rd r d
r

M B B M


         
 


          
1/2

' '
с уст с с уст с

0

ˆ ˆ2 Re cos α Im sin α .
d

d r rd r rd r
r

M M B d B d


          




310 

 

, 

используя соотношение (4.3.10). В результате получим 
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 . (4.5.8) 

С учётом равенства (4.5.8) выражение (4.5.7) примет вид  

 

 

 . (4.5.9) 

Учитывая полученные выше результаты алгоритм, реализующий численный 

метод, позволяющий оценить разрешающее время и соответственно пропускную 

способность для каналов связи, модели которых представлены в разделе 3.1 и 3.2, 

можно представить в виде следующих укрупненных функциональных этапов. При 

этом исходные данные для его применения, следующие: число дискретных 

состояний по фазе n; приведенная допустимая погрешность по фазе α0; пороговое 

значение амплитуды принимаемого радиосигнала порM  – для ФМн-n-сигнала, а для 

АФМн-N-сигнала – число дискретных состояний по фазе n и амплитуде m, 

начальный сдвиг по амплитуде сигнального созвездия , приведенная 

допустимая погрешность по фазе и амплитуде α0 и Δ0, соответственно. Общими 

параметрами являются начальный фазовый сдвиг сигнального созвездия ссφ , 

определяемый с учетом ошφ ; допустимая погрешность λош при оценке функции 

распределения ошибки установления по информационному параметру; допустимая 

погрешность оценки разрешающего времени εраз; величина расстройки по частоте.  
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Первый этап. Результатом выполнения данного этапа является оценка 

начальных условий. Под ними понимаются следующие параметры: а) 

первоначальная оценка разрешающего времени ; б) оценка параметра ε; 

в) первоначальная оценка эффективной памяти . 

Первоначальная оценка разрешающего времени   для обоих типов 

сигналов производится в соответствии со следующим выражением,  

    1 у
у

раз раз ˆmax
r

rt f r   . (4.5.10) 

где  – номер уравнения из набора, которое в итоге и определяет первоначальное 

значение разрешающего времени; rу – номер уравнения из набора. Для АФМн-N-

сигнала, оно определяется следующим образом 

 , (4.5.11) 

а для ФМн-n-сигнала  

 . (4.5.12) 

Число уравнений для АФМн-N-сигнала обусловлено числом различных 

комбинаций, образуемых декартовым произведением множества значений 

эквивалентных скачков фазы и множества значений, элементами которого является 

наибольшее и наименьшее значение амплитуды сигнального созвездия. 

Правило определения для АФМн-N-сигнала представлено ниже 
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Здесь в выражениях (4.5.13) и (4.5.14) используется обозначения из раздела 4.2 и 

4.3.  

Непосредственно само rу-е уравнение из набора для ФМн-n-сигнала, 

благодаря которому определяется , получается с помощью выражения  (4.5.5) 

при , , а также замены   на ,  на , и имеет следующий 

вид 

 

  (4.5.15) 

Здесь .  

 
Для АФМн-N-сигнала rу-е уравнение из набора по фазе,  благодаря которому 

определяется , получается с помощью выражения  (4.5.5) при , 

использованием замен  на ,  на ,  на ,  на  и имеет 

следующий вид 

  

  (4.5.16) 
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В тоже время rу-ое уравнение из набора по амплитуде, благодаря которому 

определяется , получается с помощью выражения  (4.5.4) при d =1 и 

использованию замен  на ,  на ,  на ,  на  и имеет 

следующий вид 
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С учётом того, что  искомое rу-ое уравнение из набора по 

амплитуде примет вид 
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Здесь – решение rу-ого уравнения по 

амплитуде. 

Непосредственно сами значения ,  и  для rу-ого уравнения 

определяются в соответствии со следующими выражениями 
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Оценка параметра ε производится на основании подхода, который 
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где ; – множество номеров уравнений, которые определяют элементы 

множества  при рассмотрении АФМн-N-сигнала и множества  при 

рассмотрении ФМн-n-сигнала.  

Определение        ФМн.1 ФМн.1
1 1

1 1 1 1
1 1

ну н.ок к.ок гр
1 1

W W
w w

w w
t

 
        производится с 

использованием следующего соотношения 

    
1 уФМн.1

1 1у у1 1

1 1 1 1 1 1
у у у

1 у 1 у

mod 2 1

н.ок к.ок гр н.ок к.ок гр
1 1 1

; ; ; ;
r

r r

r r r

r

WW n n w w
w w

w r w

        
   

  

                          
     , 

а 
       

АФ.1 АФ.1
АФ АФ1 1

1 1 1 1
АФ АФ1 1

ну н.ок к.ок АФ.гр
1 1

W W
w w

w w

t
 

        с использованием соотношения 

(4.3.2) , полагая в нём d = 1 и учитывая, что  
 

1 1 у
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  ; (4.5.22) 
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А.1

А А1 1у у

1 1 1 1у у у у
А1 у

A А.но А.ко А.гр
1
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r r r r

r

W
w w

w

T
   
   
   



           
  . (4.5.23) 

Составляющие (4.5.22) и (4.5.23), определяющие границы числовых отрезков 

получаются из решений уравнений (4.5.16) и (4.5.18), соответственно. 

Первоначальная оценка эффективной памяти производится на основании 

зависимости наибольшей оценки эффективной памяти от длительности символа 

. Её определение производится за счёт анализа функционального ряда, 

получаемого из выражения (3.2.5), рассматривая  0Z t , при , l  , который 

имеет вид  

 

    0 с1 , expl lM B t l j j      . 

В силу справедливости принципа транспозиции для ЛИС, он равномерно сходится 

при  а, следовательно, согласно теории рядов [178], будет справедливо 

следующее соотношение  

   

       

0 0 с сс

1

0 с 0 с
1

lim 1 , exp

1 , , exp

l

l

r r
r

M B l j j

M B l r j B l r j j







      

            



 
 

     
       

0 с 0 0 с

1

0 с 0 с 0 с
1

, exp lim 1 ,

1 , , , .

l l
l

l

r l
r

M B j j M B l j

M B l r j B l r j M B j







        

           

 

  
 

C учётом последнего неравенства, а также результатов, полученных в разделе 

4.2 и 4.3, искомое соотношение для оценки  примет вид 

                
 с

п п с

п п

1

с с с с1 1 1 2
1 1

ˆ min : 0
Gh

h r l r G
r r

G G R B B
  

    
 

            
  

 
 

, (4.5.24) 
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где . 

Алгоритм его использования подобен тем, которые были рассмотрены в 

разделах 4.2 и 4.3, при этом соотношение (4.5.24) должно быть представлено в 

следующей виде 

               
 сопт

опт

п п сопт
п п

1

с с с с1 1 1 2
1 1

ˆ

ˆ
ˆ min :0

c

c

h G
c

r l r G
r r

h
G G BR B

  

    
 

            
  

 
 

,(4.5.25) 

Ниже приведен алгоритм его использования, представленный в виде 

следующих этапов: 

Производится оценка параметров мажорирующих рядов  и  (происходит с 

использованием (4.2.61)). Определение значений параметров  и , 

используемых в (4.2.61), происходит в соответствии со следующим правилом:  

а) при монотонном изменении функции установления значение параметров, 

согласно 

        
c

c

с c c
max

min : 0H
H Hl Hl Hl

L

E B B B
 
 

      


  
 , (4.5.26) 

где для ФМн-n-сигнала – 
1 1гр гр;10L     

 , а для АФМн-N-сигнала – 

1 1АФ.гр АФ.гр;10L     
 .  

б) при наличии затухающих колебаний у функции установления в соответствии с  

  и . (4.5.27) 

Здесь для ФМн-n-сигнала 

         1 1

1
м с н.ок гр с м с м;10   ; 1,

K K Ki i i
H Hl Hl i HT U B B K S


                 

 
 

а для АФМн-N-сигнала 

         1 1

1
м с н.ок АФ.гр с м с м;10   ; 1, ,
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H Hl Hl i HT U B B K S
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где – число максимумов  для заданного H;  – проколотая 

окрестность. При этом стоит использовать следующие значения параметров  C = 10 

и D = 3, что следует из анализа результатов работы [18,19,54]. 

Производится определение значений  для каждого типа мажорирующего ряда, 

что можно представить в виде множества  

        cрав cрав;  0 , 1,3Ч c c сq qlL h q h l u T B T c       


, (4.5.28) 

Здесь целесообразно ограничить значение  20l  ;  

– при монотонном изменении функции установления 

 для ФМн-n-сигнала    1

3
cрав гр с;T      ; 

 для АФМн-N-сигнала   1

3
cрав АФ.гр с;T      ; 

 – а при наличии затухающих колебаний     1

1 3
cрав н.ок с;T       . 

В общем случае, когда  принимает разные значения для каждого значения 

типа мажорирующего ряда, выбор типа мажорирующего ряда cопт  происходит в 

соответствии с (4.2.65). 

В том случае, когда  принимает одинаковые значения хотя бы для двух 

типов мажорирующих рядов,  определяется в соответствии со следующим 

правилом 

        
cрав

опт cрав cрав cрав cравargmin max 0
с с с сch h l ch h l

Tc I
c u T B T u T B T   



     
 

 
, (4.5.29) 

где 
3

1;3 1

argmin qc q
c q

I h
 

   .  

 Далее производится оценка  с помощью (4.5.25) и с использованием (4.2.57) 

– (4.2.59)  для оценки , при этом полагая , где  – 

коэффициент, используемый для повышения точности определения зависимости 

HS  .HlB
   . U
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ˆ
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. С учётом вышеизложенного первоначальная оценка эффективной памяти 

производится следующим образом .  

Второй этап. На данном этапе, с использованием полученных оценок  и  , 

при заданном значении  производится определение требуемого минимального 

числа реализаций случайной информационной последовательности  в 

соответствии со следующими соотношениями: 

а) для АФМн-N-сигнала 

 ; (4.5.30) 

 

б) для ФМн-n-сигнала  определяется на основании следующего 

соотношения   

 
  

     
т т т

т т 1 с 1

' *
мин .макс ош

.макс раз 1 раз 1

min ;

max , , , 1 , , , 1 ;

v v v

v v v
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F N F N t G F N t G



  

    

      


 (4.5.31) 

где , с ,  v  с тv v  – номера текущего шага и шага, с которым производится 

сравнение, определяющие число реализаций информационной модулирующей 

последовательности 
т

*
vN   и 

c

*
vN  , соответственно;  

c тv vN N  ; 

, , , 

 –  функции распределения ошибок установлений для 

-го радиоимпульса по фазе и амплитуде при длительности символа  для числа 

реализаций  и , соответственно;  и  – значения аргументов (значения 
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ошибок установлений скомпенсированной мгновенной фазы и огибающей) 

функций распределения ошибок установлений. 

Предельное значение числа реализации 
п c п

:v v vN N N , с которым 

производится сравнение функции распределения ошибок установлений,  можно 

определить, используя теорему Бернулли, представленной в виде соотношения 

(13.5.1) в работе [28]. Определение 
пv

N  для АФМн-N-сигнала происходит в 

соответствии со следующим соотношением  

  
п с с

max ;v v vN N N  , (4.5.32) 

где  и – предельные значения числа реализаций, с которым производится 

сравнение, для фазы и амплитуды, соответственно. Для ФМн-n-сигнала 
п сv vN N 

 
. 

Отсутствие необходимости в определение для ФМн-n-сигнала минимального числа 

реализаций для амплитуды обусловлено тем, что характер поведения огибающей 

полностью определяется манипуляцией по фазе, а соответственно цикло 

стационарность наступает при тех же условиях, что для мгновенной фазы. 

Определение  и , с учётом неравенства из теоремы Бернулли, 

происходит следующим образом  

    
с
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ф ф*
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ош

1
1
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p p
P P p

N



    

 
; (4.5.33) 

    
с

с

* А А
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, (4.5.34) 

где 
с

*

vNP   и  
с

*

vNP   – частоты событий при числе их реализаций  
сvN   и 

сvN  , при которых 

ошибка установления по фазе и амплитуде не превосходит значения  и , 

соответственно.  
т 1

*
ф м раз 1, , , 1vp F N t G    и  

т 1

*
А м раз 1, , , 1vp F H N t G   – 

вероятности событий, при которых при числе реализаций 
т

*
vN  ошибки 

установления по фазе и амплитуде не превосходит значения  и . Значения 
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сvN 
сvN 

м мH
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т

*
vN , а также  и  определяются в соответствии со следующими 

соотношениями  

 

      
      

т т т т 1 т 1

т т т т 1 т 1

* *
м м раз 1 1 раз 1 ош

* *
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При определении  и  будем требовать, чтобы 

 
с

*
ф ош 0,99

vNP P p        и  
с

*
А ош 0,99

vNP P p     , что справедливо для 

практических расчётов пропускной способности. В этом случае, используя (4.5.33) 

и (4.5.34),  и  будет определяться следующим образом  
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 (4.5.35) 

Следует отметить, при решении задач (4.5.30) и (4.5.31), их составляющие 

целесообразно представить в несколько иной форме в силу закона больших чисел 

с учётом (4.5.35). 

 Так, для очевидно должно выполняться следующее соотношение 

  (4.5.36) 

где 

 
     
     

т т 1 т 1

т т 1 с 1

Ф раз 1 1 раз 1

Ф раз 1 раз 1

max , , , 1 , , , 1 ;

max , , , 1 , , , 1 ;

v v v

v v v

V N F N t G F N t G

D N F N t G F N t G

  

 

     

     
 (4.5.37) 

а для очевидно должно выполняться следующее соотношение 

м мH

сvN 
сvN 

сvN 
сvN 
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'
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    т т т т
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  (4.5.38) 

где 

 
     
     

т т 1 т 1

т т 1 с 1

A раз 1 1 раз 1

A раз 1 раз 1

max , , , 1 , , , 1 ;

max , , , 1 , , , 1 .

v v v
H

v v v
H

V N F H N t G F H N t G

D N F H N t G F H N t G

  

 

   

   
 (4.5.39) 

Здесь 
т т с п1v v v vN N N N   .  

На третьем этапе с учётом полученных на предыдущих этапах результатов 

производится оценка зависимости вероятности ошибки на символ от длительности 

символа   1

3
с раз с;t    ,  вызванная МСИ в канале связи, а также оценка 

разрешающего времени, эффективной памяти и пропускной способности канала.  

Оценка вероятности ошибки на символ от длительности символа 

производится для каждого символа информационной последовательности c 

порядковым номером 1, 1GK     с учётом ограничений, определяемых 

выбранным типом реализации процедуры оценки разрешающего времени и 

эффективной памяти. Целесообразно GK  представить в виде , где 

1 0;5G  . Конкретное значение 1G  определяется из анализа динамики 

поведению зависимости в  
1раз

ˆ   G U t 
 
 


 в проколотой окрестности точки 

1разt . 

Для АФМн-N-сигнала зависимость вероятности ошибки на символ от 

длительности символа определяется следующим образом   

 , (4.5.40) 

где        1 с доп ком с доп уст с, , , ,U i i i i              ; 

       2 с доп ком с доп уст с, , , ,U i H i M i i            ; , 

 – значения скомпенсированной мгновенной фазы и огибающей 
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АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС в момент , соответственно, для i-й 

реализации передаваемой информационной последовательности символов; , 

 – значения начальной фазы и амплитуды -го радиоимпульса АФМн-N-

сигнала на входе ЛИС для i-ой реализации информационной последовательности;  

 уст с,i   и  уст с,i   – значения ошибок установлений по амплитуде и фазе 

АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС в момент , соответственно, для i-й 

реализации передаваемой информационной последовательности символов. 

А для ФМн-n-сигнала зависимость ошибки установления на символ от 

длительности символа без учёта работы подсистемы шумоподавления 

определяется следующим образом 
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N
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доп уст с
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1
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 (4.5.41)

  

где  – значение скомпенсированной мгновенной фазы ФМн-n-сигнала 

на выходе ЛИС в момент  для i-й реализации передаваемой информационной 

последовательности символов;  – значение начальной фазы -го 

радиоимпульса ФМн-n-сигнала на входе ЛИС для i-й реализации информационной 

последовательности;  уст с,i   – значения ошибок установлений по фазе ФМн-n-

сигнала на выходе ЛИС в момент , для i-й реализации передаваемой 

информационной последовательности символов. 

Для учёта работы подсистемы порогового шумоподавления после 

определения условий, при которых реализуется условие цикло стационарности для 

ФМн-n-сигнала, то есть значений минN , G и множества длительностей символа, по 

с

 i

 M i 

с

 ком с,i 

с

 i 

с
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которым определяются разрешающее время при Mпор = 0, будем использовать 

соотношение1 

        
минN

ош с 1 с ог с
1мин

1
1 sgn 1 , 1, 1 , 1,

i

P U G i U G i
N 

           , (4.5.42) 

где     ог с ком с пор, 1, 1 ,U G i H G i M      ;     1 с доп уст с, 1, 1 , .U G i G i         

На основании выражений для оценок вероятности ошибок для каждого  -

ого символа последовательности строится решение по определению разрешающего 

времени для АФМн-N- и ФМн-n-сигнала и оценки эффективной памяти. 

Реализацию данной процедуры можно реализовать в виде трех различных 

вариантов исполнения. 

А) Сокращенный вариант. В этом варианте значение эффективной памяти 

полагается GG K  и для АФМн-N-сигнала решается уравнение  ош с , 1 0GP K    

относительно с , а для ФМн-n-сигнала –  ош с 0P   . Решение производится 

численным способом с шагом решения εраз. Решением указанных выше уравнений 

является множество2 
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3 или 

1нуKG
t



4 , соответственно, в зависимости от типа сигнала.  

 Так для ФМн-n-сигнала 
1раз оKG

t t


 , а для АФМн-N-сигнала – 
1раз нуKG

t t


 . 

Достоинством такой реализации является то, что производится лишь вычисление 

одной зависимости вероятности ошибки от длительности символа для  1GK  -го 

 
1 являющееся вероятностью ошибки на символ от длительности символа для ФМн-n-сигнала, которая оценивается с 
учётом работы пороговой подсистемы шумоподавления. 
2 Здесь и далее  3

с  заменяется на . 
3 Составляющие множества и используемые индексы имеют такие же значения, что составляющие для  

1

'
н у K G

t


 для 

ФМн-n-сигнала, только с учётом работы пороговой подсистемы шумоподавления 
4 Используется обозначение, применяемые в разделе 4.3 
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символа, но при этом обычно получается несколько завышенное значение числа 

символов эффективной памяти. 

Б) Сокращенный вариант с инкрементированием. В этом случае 

производится последовательное численное решение уравнений  ош с.реш , 0P


   , 

1, 1GK    с шагом решения εраз, где для ФМн-n-сигнала с.реш нуT
 

   , а для 

АФМн-N-сигнала – с.реш нуT
 

  , определение  '
нуt


 или нуt


. Далее следует 

последовательная проверка соотношения   
1

' '
ну ну разt t

 
    или 

1ну ну разt t
 
   , где 

1, GK  . В качестве 
р

'
раз нуt t


  или 

р
раз нуt t


  выбирается то значение 

р

'
нуt


 или 

р
нуt


, 

соответственно, при котором для последующих значений р р1, 3      , если 

р 3 GK   , или р 1, GK    , если р 3 GK     не происходит изменение 

структуры множества '
нуt


 относительно 

р

'
нуt


 или нуt


 относительно  

р
нуt


 и 

выполняется соотношение 
р

' '
ну ну разt t

 
    или 

р
ну ну разt t

 
    . В этом случае 

значение эффективной памяти определяется как р 1G    . В том случае, если 

оказывается, что р 1GK    ,  то проверяется соотношение  
1

' '
ну ну разK KG G

t t

    или 

1ну ну разK KG G
t t


    и при успешном выполнении соотношений принимается 

1

'
раз нуKG

t t


  или 
1раз нуKG

t t


   и  .  

В случае, если Mпор = 0, то раз разt t , а если Mпор > 0, то после этого для ФМн-

n-сигнала производится численное решение уравнения  ош с 0P    с шагом решения 

εраз при 
р

с нуT

  . Решением данного уравнения является множество 

р
фм.огT


 , на 

основании которого определяется 
р

раз оt t


 . 

Достоинством такой реализации является то, что в общем случае 

производится не полное решение всех уравнений 1, 1GK   , а лишь их часть, 

GG K
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однако при этом возможно увеличение влияния ошибок вычислений при 

программной реализации алгоритма. 

В) Полный вариант. В этом случае производится решение системы 

уравнений 

 

 

 

ош с.реш

ош с.реш

,1 0

, 1 0G

P

P K

 


   

 . (4.5.43) 

относительно с .реш . Решение системы производится численным способом с шагом 

решения, равным εраз.  Само решение можно представить в виде множества1 

    с.реш н.ок к.ок гр
1

; ;
W

w w

w





          .  Для АФМн-N- и ФМн-n- сигнала при Mпор =0 

разрешающее время        раз н.ок к.ок гр
1 1

W W
w w

w w
t

 

 
      .  

Далее производится определение эффективной памяти. Для этого 

исследование промежуточных результатов решения системы (4.5.43) уравнений в 

форме  ош с.реш , 0P


   , 1GK       ( 0, GK   – номер символа отсчитываемого 

от значения GK  в сторону уменьшения  )  с шагом решения εраз, где для ФМн-n-

сигнала с.реш нуT
 

   , а для АФМн-N-сигнала – с.реш нуT
 

  , определение  '
нуt


 или 

нуt

 и последовательная проверка соотношения   

1

' '
ну ну разt t

 
    или 

1ну ну разt t
 
   ,  где 1, GK  . В качестве 

р

'
раз нуt t


  или 

р
раз нуt t


  выбирается то 

значение 
р

'
нуt


 или 

р
нуt

  
, при котором для всех последующих значений  р   , 

происходит изменение структуры множества '
нуt


 относительно 

р

'
нуt


 или нуt


 

относительно  
р

нуt


 и не выполняется соотношение 
р

' '
ну ну разt t

 
    или 

 
1  

н.ок
w  и  

к.ок
w – длительности символа, при которых начинается и заканчивается w - е «окно прозрачности»; гр  – 

граничное время; W`– количество окон прозрачности. 
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р
ну ну разt t

 
    . В этом случае значение эффективной памяти определяется как 

р 1G    . В том случае, если р 1GK    ,  то проверяется соотношение  

р

' '
ну ну разKG

t t


    или 
р

ну ну разKG
t t


    и при успешном выполнении соотношений 

принимается 
р

'
раз нуt t


  или 

р
раз нуt t


   и  .  

В том случае, если Mпор > 0, то после этого для ФМн-n-сигнала производится 

численное решение уравнения  ош с 0P    с шагом решения εраз при с с.реш   . 

Решением данного уравнения является множество 
р

фм.огT


, на основании которого 

определяется 
р

раз оt t


 . 

На основании полученных оценок разрешающего времени происходит 

определение пропускной способности в соответствии с типом используемого 

сигнала с помощью выражений  (3.3.6) и (3.3.7). 

В заключение данного раздела хотелось бы сказать о том, что предлагаемый 

численный метод позволяет обеспечить высокую производительность из-за 

возможности обеспечения параллельных вычислений практически на всех этапах 

его реализации. Результаты моделирования, подтверждающие возможность его 

использования в условиях реального масштаба времени представлены в 

приложении 4 (подраздел П4.3). 

4.6 Апробация методов оценки пропускной способности [121-123,129-133, 235-

238,240-242,309,311,312,326,328,136] 

В данном разделе представлены результаты апробации разработанных 

методов оценки пропускной способности. Зависимости оценок пропускной 

способности для различных конфигураций сигнальных созвездий представлены 

непосредственно в данном разделе (для ФМн-n-сигналов – подраздел 4.6.1, а для 

GG K
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АФМн-N-сигналов – подраздел 4.6.2), а результаты работы синтезированных 

алгоритмов обоих методов (аналитического и численного) и некоторые 

дополнительные результаты представлены в приложениях 2 и 3 для ФМн-n- и 

АФМн-N-сигналов, соответственно.  

Для апробации в качестве ЛИС, описывающие наиболее типичные КЧХ 

частотно-селективных каналов, используются следующие типы полосовых 

фильтров с одинаковыми полосами пропускания: 

–1-й тип – однокаскадный полосовой фильтр на связанных контурах первого типа 

[54, с. 111]. Для данного фильтра функция установления имеет следующий вид [54] 

 . (4.6.1) 

Здесь и далее – степень связи между контурами;  – безразмерное 

время;  – безразмерная расстройка по частоте, где  – 

результирующая обобщенная расстройка по частоте; параметр  –  значение 

безразмерной расстройки по частоте, при которой уровень неравномерности АЧХ 

фильтра составляет [54] 

 , (4.6.2) 

где  – наибольшее значение модуля нормированного коэффициента передачи 

фильтра.  Для данного фильтра при критической степени связи между контурами 

 параметр , а при степени связи между контурами больше 

критической  параметр  [54].  

– 2-й тип  – полосовой трехконтурный фильтр с двумя связанными контурами, у 

которого все три горба АЧХ расположены на одном уровне [54, с. 162].  Функция 

установления такого фильтра определяется следующим образом [54] 

    0

1
, 1 exp 1 cos sin

j
B x j j x x x

  
          



 0x t t



  



0
0

 

 
      

  0

0 

 макс / 2S k k   

максk

кр 1  1,414 

2,41  3,11 
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  (4.6.3) 

Для такого фильтра при критической степени связи между контурами  

параметр , а для степени связи между контурами больше критической  

параметр  

– 3-й тип – фильтр на связанных контурах 2-го типа [54, c.143]. Функция 

установления для фильтра 3-го типа имеет вид [54] 

  . (4.6.4) 

Для данного фильтра  для  и  для . 

– 4-й тип – двухкаскадный фильтр на связанных контурах 1-го типа при 

критической степени связи кр 1    и отсутствии расстройки по частоте. 

Его функция установления имеет следующий вид [54] 

 
 (4.6.5) 

Выбор данных типов фильтров обусловлен тем, что их комплексно частотные 

характеристики в наибольшей степени соответствуют тому многообразию 

передаточных характеристик реальных каналов, представленных в [68]. Это 

позволяет произвести наиболее полный анализ влияния межсимвольных 

искажений в канале связи на скорость передачи символов информационной 

последовательности, а, следовательно, проанализировать поведение пропускной 

способности ЧСКС с МСИ.   

При апробации методов для ФМн-n-сигналов используется фильтры 1 - 4 

типа, а для АФМн-N-сигналов фильтры 1 и 2-го типов. 

Амплитудно-частотные характеристики для фильтров первых трёх типов в 

зависимости представлены на рисунке 4.10, а для фильтра 4-го и 1-го типа при 

критической степени связи – на рисунке 4.11. Построение данных зависимостей 
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производиться c использованием выражений (2.3.11), (2.3.17), (7.1.1), 

представленных в работе [54], соответствующим укороченным 

дифференциальным уравнениям, c учётом соотношения (4.1.7), также из данной 

работы.  

На рисунке 4.10 используются следующие обозначения. Тип ЛИС: фильтр 1-

ого типа (а) при  (сплошная линия) и  (штриховая линия); фильтр 2-

ого типа (б) при  (сплошная линия) и  (штриховая линия); фильтр 3-

ого типа (в) при  (сплошная линия);  (штриховая линия). А на 

рисунке 4.11. Тип ЛИС: фильтр 1-ого типа (сплошная линия); фильтр 4-ого типа 

(штриховая линия) при βкр. 

 

 
Рисунок 4.10. АЧХ фильтров от результирующей обобщенной расстройки по 

частоте для 1-ого – 3-ого типов при одинаковой полосе пропускания. 
 

кр 1  2,41 

кр 3  6 

кр 0,486  1,15 

-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1.5
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.2

-2 -1 -0.5 0 0.5 1-1.5  

0

0.5

1.5

-2 -1 -0.5 0 0.5 1 2-1.5      
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.6

а) б)

в)





k

k

k



332 

 

 

Рисунок 4.11. АЧХ фильтров от результирующей обобщенной расстройки по 
частоте для 1-ого и 4-ого типов при критической степени связи между контурами 

при одинаковой полосе пропускания 
 

4.6.1 Результаты апробации методов оценки пропускной способности для 

ФМн-n-сигналов 

В данном подразделе представлены результаты апробации аналитического и 

численного методов оценки пропускной способности ЧСКС при использовании 

ФМн-n-сигналов, и их взаимного сравнения. Также перечислен ряд новых свойств, 

полученных в результате работы обоих методов (см. приложение 2).  

При апробации использовалась удельные оценки пропускной способности 

, где . Корректность применения такой оценки следует 

из анализа результатов работы [162]. 

Для анализа результатов взаимного сравнения получаемых оценок 

пропускной способности  воспользуемся относительной погрешностью по оценке 

пропускной способности при заданном значении n, в данном случае определяемой, 

отношением разности, взятой по абсолютному значению при данном значении n, 

между оценками пропускной способности, полученными аналитическим и 
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численным методом, взятой по абсолютному значению, к значению, полученному 

численным методом. 

На основании результатов, полученных в ходе выполнения функциональных 

этапов разработанных методов и представленных в приложении 2, были получены 

следующие результаты: 

1. Увеличение числа дискретных состояний в сигнальном созвездии, конфигурации 

которых обеспечивают , приводит к уменьшению постоянной 

составляющей у вероятности ошибки на символ, обусловленной МСИ. Однако для 

малых значениях  , даже в условиях отсутствия расстройки по частоте, 

постоянная составляющая вероятности ошибки на символ может достигать 

значений до 12%. Так, использование оптимальных значений  для 

сигнальных созвездий с четным числом дискретных состояний n, обеспечивается 

отсутствие постоянной составляющей у зависимости вероятности ошибки на 

символ, вызванной межсимвольными искажениями, от длительности символа, по 

сравнению со случаем, когда .  

3. Зависимости вероятности ошибки от длительности символа демонстрируют 

наличие «окон прозрачности», в виде числовых отрезков, определяемых 

длительностями символов, при которых вероятность ошибки на символ, 

обусловленная МСИ, равна нулю. 

4. В общем случае передача информации в частотно селективном канале связи при 

наличии расстройки по частоте относительно случая, когда она отсутствует, 

приводит к увеличению разрешающего времени. При этом рост значений 

разрешающего времени прямо пропорционален значению .  

5. Наличие расстройки по частоте при малых её значениях  также может 

приводить к формированию дополнительных «окон прозрачности» относительно 

случая, когда она отсутствует, в том числе, и при меньших значениях n.  

6. При наличии расстройки по частоте и компенсации постоянного фазового 

сдвига, вносимого ЧСКС, наилучшие показатели по скорости убывания 

огр 0Q 

16n

сс / n  

сс 0 

0

 0 0,5 
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вероятности ошибки на символ с увеличением длительности символа достигаются 

при  для сигнальных созвездий с чётным числом дискретных состояний 

по фазе n.  При этом для ЧСКС с симметричными АЧХ и ФЧХ относительно его 

центральной частоты использование сигнальных созвездий с чётным числом 

дискретных состояний n при  приводит к различию в ходе кривых 

вероятности ошибки на символ при одинаковых значениях расстроек по частоте, 

но различающихся знаком, это, в частности, обусловлено свойствами, которые 

были выявлены в главе 2 и необходимо учитывать при оценке влияния 

дестабилизирующих факторов на пропускную способность. 

7. При использовании численного метода и 128n   для рассматриваемых типов 

фильтров эффективная память не превосходит 4 символов, а минимальное число 

реализаций модулирующей информационной последовательности, для 

обеспечения цикло стационарности, составляет Nмин =  при = 0,01. При 

этом увеличение числа дискретных состояний в сигнальном созвездии приводит к 

уменьшению значения Nмин. 

Из анализа представленных выше результатов следует подтверждение 

справедливости, полученных в главе 3, результатов в отношении правила выбора 

 для сигнальных созвездий. 

Ниже на рисунках 4.12 – 4.14 представлены результаты взаимного сравнения 

оценок пропускной способности для фильтра 1 при β=2,41 и 2 -ого типа при β=6. 

Выбор данных фильтров для взаимного сравнения обусловлен особенностью 

получаемых результатов при оценке разрешающего времени (см. приложение 2). 

При построении данных зависимостей были использованы следующие общие 

параметры , , λош = 0,01, , . При этом для рисунков 

4.12 и 4.13 используется , а для рисунка 4.14 –  . 

Значение начального фазового сдвига составляло  при чётном значении 

n и , когда n принимает нечетные значения.  

сс / n  

сс / n  

43 10 ош

сс
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3
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На рисунках 4.12 – 4.14 используются следующие обозначения: полученные 

аналитическим методом оценки пропускной способности – черная линия; 

полученные численным методом оценки пропускной способности – красная линия. 

Тип оценки пропускной способности: оценка пропускной способности без 

использования «окон прозрачности» – сплошная линия; верхняя и нижняя граница  

пропускной способности при использовании «окна прозрачности» – штриховая и 

штрихпунктирная линия, соответственно. «Окно прозрачности» – заштрихованная 

область, используемый при этом цвет окраски соответствует типу используемого 

метода. Для обозначения границ «окон прозрачности», которые возникают только 

при одном значении n, используются маркеры «круг», а само «окно» – в виде 

линии, при этом их цвет соответствует типу используемого метода. 

Анализируя результаты на рисунках 4.12 – 4.14, можно прийти к следующему 

выводу. Усреднённая относительная погрешность по оценке пропускной 

способности не превосходит 0,5%, а сама относительная погрешность по  

 

Рис. 4.12 Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний в сигнальном созвездии для фильтра 1-го типа при степени 

связи между контурами .  
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Рис. 4.13 Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний в сигнальном созвездии для фильтра 1-го типа при степени 

связи между контурами  с учётом особенности получения решения 

аналитическим методом при n = 12 и  

 
 

Рис. 4.14 Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний в сигнальном созвездии для фильтра 2-го типа при степени 

связи между контурами . 
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пропускной способности уменьшается с увеличением числа дискретных 

состояний. При малых значениях n, она в худшем случае достигает 2,08%, за 

исключением n = 4, А при n = 4 она в среднем составляет 2,7%, а в худшем 

(наибольшее значение) не превышает 5,9%.  

Дополнительно необходимо отметить, следующее, что для аналитического 

метода свойственна более быстрая сходимость к разрешающему времени, чем при 

использовании численного метода, что обусловлено следующими фактами:  

1. при рассмотрении последовательности l   эффективные значения скачков 

фазы принимают значения из непрерывного множества значений, что обеспечивает 

полный перебор значений информационных символов для каждого символа 

последовательности; 

2. при использовании численного метода производиться неполный перебор 

значений информационных символов при заданной значении λош. 

Это приводит к ряду особенностей у результатов, полученных 

аналитическим методом: 1) к возникновению дополнительных «окон 

прозрачности», в том числе «точечных», по сравнению с результатами численного 

метода. 2) к «схлопыванию» «окон прозрачности» по сравнению с результатами 

численного метода. 

Вышеуказанное было продемонстрировано на рисунках 4.12 и 4.13. Так на 

рисунке 4.12 представлены оценки пропускной способности, полученные с 

помощью использования обоих методов, а на рисунке 4.13 с одной особенностью – 

оценки пропускной способности для аналитического метода при n =12 получены 

при , что соответствует номеру символа G+1, используемого для получения 

решения численным методом. При полном решении аналитический метод 

используется  при n = 12. Таким образом, вышеприведенное доказывает 

справедливость полученных результатов1.  

 
1 Необходимо отметить, что число комбинаций информационный последовательности   для 
полного перебора при n = 12  и  произвести является крайне затруднительным в силу ограниченности 

вычислительных ресурсов.  

5нуt

8нуt

1 812 429981696Gn   
1 8G  
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На рисунках 4.15 – 4.20 представлены зависимости оценок удельной 

пропускной способности от числа дискретных состояний, построенных 

посредствам численного метода, при  На представленных 

рисунках отражены зависимости, соответствующие наличию дестабилизирующих 

факторов, таких как расстройка по частоте, ошибок измерений, а также влияние  

пороговой подсистемы шумоподавления.  

На данных рисунках используются следующие обозначения. Параметры, 

используемые для получения оценок пропускной способности и окон 

прозрачности: 1) , , ,  – черная линия с маркером 

ромб и черная заштрихованная область; 2) , , , 

  –  зеленная линия и заштрихованная область; 3) , , 

,  – красная линия и заштрихованная область;  4) , 

, ,  – синяя линия и заштрихованная область; 5)

, , ,  – голубая линия и заштрихованная область. Тип 

оценки пропускной способности: 1) пропускная способность без использования 

«окон прозрачности» – сплошная линия; верхняя и нижняя граница пропускной 

способности при использовании «окна прозрачности» – штриховая и 

штрихпунктирная линия, соответственно. «Окно прозрачности» – заштрихованная 

область. «Окна прозрачности» только при одном единственном значении n 

представлены в виде линий, ограниченных маркером круг, цвет линий и маркеров 

соответствуют типу используемых параметров. 

В ряде случаев для разных совокупностей параметров области «окон 

прозрачностей» на данных рисунках пересекаются, а линии сливаются. 

Анализируя зависимости, приведенные на рисунках 4.15 – 4.20, можно 

прийти к следующим выводам:  

3
0 раз 3,5 10 .

     

0 0,499  пор 0М  0  0 0 

0 0,499  пор 0,9М  0 

0 0  0 0,25  пор 0,9М 

0,249  0 0  0 0,499 

пор 0,9М  0  0 0,5  0 0,25 

пор 0,9М  0,249  0 0,5 
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–  С увеличением уровня неравномерности АЧХ ЛИС в полосе пропускания 

наблюдается уменьшение значения числа дискретных состояний сигнального 

созвездия, начиная с которого наблюдаются «окна прозрачности». 

– Повышение пропускной способности в рассматриваемых каналах связи можно 

обеспечить за счёт использования «окон прозрачности».  

В этом случае выигрыш, оцениваемый как  при заданном значении n, при 

котором существуют «окна прозрачности», в среднем составляет 1,2…1,9 раза. 

Наличие дополнительного ограничения в виде функционирования подсистемы 

шумоподавления с порогом по амплитуде 0,9 от его стационарного значения 

приводит к снижению пропускной способности в целом. В общем случае в 

наибольшей степени это проявляется при значениях числа дискретных состояний 

n не более 20. 

– Наибольший рост пропускной способности наблюдается при малом числе 

дискретных состояний, уменьшаясь с увеличением n. С увеличением числа 

дискретных состояний пропускная способность стремиться к конечному значению, 

что позволяет говорить о том, что при увеличении алфавита канал с памятью 

обладает ограниченной пропускной способностью, что полностью согласуется с 

результатами работ [75,261,395,396]. 

Более детальные выводы по возможности повышения пропускной 

способности и возможностям построения РСПИ на базе теории разрешающего 

времени представлены в подразделе 5.5. 

 

'
1 б.ок/С С
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Рис. 4.15. Зависимость удельной пропускной способности Суд от числа 
дискретных состояний n в сигнальном созвездии для фильтра 1-го типа при βкр=1. 

 

 

Рис. 4.16. Зависимость удельной пропускной способности Суд от числа 
дискретных состояний n в сигнальном созвездии  

для фильтра 1-го типа при β=2,41. 
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Рис. 4.17. Зависимость потенциальной удельной пропускной способности  от 

числа дискретных состояний n в сигнальном созвездии  
для фильтра 2-го типа при . 

 
Рис. 4.18. Зависимость потенциальной удельной пропускной способности  от 

числа дискретных состояний n в сигнальном созвездии 
 для фильтра 2-го типа при . 
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Рис. 4.19. Зависимость потенциальной удельной пропускной способности Суд от 

числа дискретных состояний n в сигнальном созвездии  
для фильтра 3-го при . 

 

Рис. 4.20. Зависимость потенциальной удельной пропускной способности  от 

числа дискретных состояний n в сигнальном созвездии  
для фильтра 3-го типа при . 
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4.6.2 Результаты апробации методов оценки пропускной способности для 

АФМн-N-сигналов 

В данном подразделе представлены результаты апробации аналитического и 

численного методов оценки пропускной способности частотно-селективных 

каналов связи при использовании АФМн-N-сигналов, и взаимного сравнения 

получаемых с их помощью результатов.  

Ряд результатов, полученных при выполнении функциональных этапов 

обоих методов, представлен в приложении 3. 

Для анализа результатов взаимного сравнения получаемых оценок 

пропускной способности  воспользуемся относительной погрешностью по оценке 

пропускной способности при заданном значении N, в данном случае определяемой, 

отношением разности, взятой по абсолютному значению при данном значении N, 

между оценками пропускной способности, полученными аналитическим и 

численным методом, взятой по абсолютному значению, к значению, полученному 

численным методом. 

На основании результатов, полученных в ходе выполнения функциональных 

этапов разработанных методов (см. приложение 3), были сделаны следующие 

выводы, которые справедливы для частотно-селективных каналов связи, чьи 

результирующие амплитудно- и фазочастотная характеристики обладают четной и 

нечетной симметрией, соответственно, относительно их средней частоты: 

1) Так же, как и в случае с ФМн-n-сигналами для АФМн-N-сигналов 

наличие неравномерностей у АЧХ канала связи в полосе пропускания приводит к 

увеличению количества наблюдаемых «окон прозрачности». 

2) Наличие расстройки по частоте в общем случае приводит к 

уменьшению числа «окон прозрачности». 

3) С точки зрения повышения скорости передачи за счет «окон 

прозрачности» наибольший интерес представляют сигнальные созвездия с 

одинаковым числом дискретных состояний по амплитуде и фазе ( ). Это n m
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обусловлено тем, что в этом случае «окна прозрачности» обладают наибольшей 

протяженностью, а длительность символа, при котором они начинаются, является 

наименьшей относительно случаев, когда  Таким образом применение таких 

сигнальных созвездий в частотно-селективных каналах позволяет обеспечить 

наибольшую потенциальную пропускную способность при использовании АФМн-

N-сигналов. 

4) Возрастание предельных ошибок измерений огибающей и мгновенной 

фазы, вносимых приемником, при условии сохранения «окон прозрачности», 

которые наблюдаются, в том числе, и при отсутствии расстройки по частоте, 

приводит к симметричному уменьшению интервалов длительностей символов для 

каждого ν-ого окна, при которых они наблюдаются, в общем случае к длительности 

символа . 

5) При использовании численного метода для рассматриваемых типов 

фильтров эффективная память не превосходит 5 символов, а минимальное число 

реализаций модулирующей информационной последовательности, для 

обеспечения циклостационарности, составляет   при = 0,01.  

Проверку корректности разработанных методов для АФМн-N-сигналов 

будем производить для КЧХ канала, определяемых фильтрами 1 и 2-ого типов, 

когда число дискретных состояний по фазе и амплитуде является одинаковым, то 

есть . Для получения результатов будем использовать следующие 

параметры Mcc = ш 0,5cosec 1M
n

 
 






 , , , , , 

, а . Значение начального фазового сдвига полагалось 

 при чётном значении n и  – когда n принимает нечетные значения. 

Выбор типов фильтров обусловлен анализом результатов, представленных в 

приложении 3. 

На рисунках 4.21 – 4.24 используются следующие обозначения: оценки 

пропускной способности, полученные аналитическим методом – черная линия и  

.n m
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Рис. 4.21. Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний по фазе и амплитуде в сигнальном созвездии для фильтра 

1-го типа при степени связи между контурами . 

 
Рис. 4.22. Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 

дискретных состояний по фазе и амплитуде в сигнальном созвездии для фильтра 
1-го типа при степени связи между контурами  с учётом особенности 

получения решения аналитическим методом  
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Рис. 4.23. Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний по фазе и амплитуде в сигнальном созвездии для фильтра 

2-го типа при степени связи между контурами . 

 

Рис. 4.24. Зависимости оценок удельной пропускной способности от числа 
дискретных состояний по фазе и амплитуде в сигнальном созвездии для фильтра 

2-го типа при степени связи между контурами  с учётом особенности 
получения решения аналитическим методом 
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черная заштрихованная область; оценки пропускной способности, полученные 

численным методом – красная линия и красная заштрихованная область. Тип 

оценки пропускной способности: оценка пропускной способности без 

использования «окон прозрачности» – сплошная линия; верхняя и нижняя граница 

пропускной способности при использовании «окна прозрачности» – штриховая и 

штрихпунктирная линия, соответственно. «Окно прозрачности» – заштрихованная 

область. 

Анализируя результаты на рисунках 4.21 – 4.24, можно прийти к следующим 

выводам о результатах апробации. 

Скорость сходимости разработанного аналитического метода для АФМн-N-

сигнала к разрешающему времени более быстрая, чем у численного, что 

обусловлено теми же факторами, что и для ФМн-n-сигналов и приводит к тем же 

результатам. Так для фильтра 1-ого  типа при βкр=1 это можно наблюдать для 

сигнального созвездия (n  =  5, m = 5), при использовании , полученного 

посредствам аналитического метода, наблюдается полное совпадение структур 

решений численного (эффективная память составляет 3 символа) и аналитического 

решений.  

При полном решении аналитический метод для данного сигнального 

созвездия использует . При этом, на основании наибольшего значения 

эффективной памяти для данного случая полный перебор требует рассмотрения 

последовательностей, состоящих из 6 символов, что в данном случае требует 

перебора различных  последовательностей1. Для фильтра 2-ого  

типа при β=6 данные особенности наблюдаются для сигнальных созвездий (n = 7 m 

= 7; n = 8 m = 8). Так для n = 7 m = 7 при использовании , полученного 

посредством аналитического метода, наблюдается полное совпадение структур 

решений c численным методом. При полном решении аналитический метод для 

 
1 Полный перебор произвести затруднительно в силу ограниченности вычислительных ресурсов   

1нуt

4нуt

625 244140625
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данного сигнального созвездия использует , при этом на основании 

наибольшего значения эффективной памяти, для данного случая полный перебор 

требует рассмотрения последовательностей, состоящих из 6 символов, то есть 

перебора последовательностей . Для сигнального созвездия 

n  =  8 m = 8 при использовании , полученного посредствам аналитического 

метода, наблюдается полное уменьшение погрешностей по решению по 

отношению c численным методом. При полном решении аналитический метод для 

данного сигнального созвездия использует . При этом, требуемый полный 

перебор на основании наибольшего значения эффективной памяти, для данного 

случая требует перебора последовательностей, состоящих из 9 символов, то есть 

перебора  последовательностей.  

С учётом особенностей, указанных в первом пункте, проведенный анализ по 

сравнению методов показал следующее: усреднённая относительная погрешность 

по пропускной способности не превосходит 1,3% до 10N  , при этом 

относительная погрешность по пропускной способности уменьшается с 

увеличением числа дискретных состояний в сигнальном созвездии. При малых 

значениях N, она в худшем не превосходит случае 5%. Таким образом можно 

заключить, что полученные результаты при заданных условиях их применения 

являются корректными и достаточно хорошо соотносятся между собой. 

Дополнительно анализируя зависимости, приведенные на рисунках 4.21 – 

4.24 с точки зрения повышения пропускной способности можно прийти к 

следующим выводам:  

– Увеличение числа дискретных состояний в сигнальном созвездии не 

приводит к неограниченному росту пропускной способности, что полностью 

согласуется с результатами работ [75,261,395,396], что также характерно при 

использовании ФМн-n-сигналов. При этом для АФМн-N-сигналов основной рост 

пропускной способности наблюдается при   . 

5нуt

649 13841287201

3нуt

6нуt

964 1801439850948198

12N 



349 

 

– При использовании АФМн-N-сигналов в отличии от ФМн-n-сигнала в 

условиях сильных неравномерностей в полосе пропускания (на примере фильтра 

2-го типа при ) наблюдается некоторая периодичность в поведении окон 

прозрачности от числа дискретных состояний в сигнальном созвездии. 

– Так же, как и для ФМн-n-сигналов, использование «окон прозрачности» 

позволяет получить выигрыш по сравнению с пропускной способностью, 

достигаемой без их использования, в среднем составляет 1,2…1,9 раза при 

заданном значении N.  

Более детальные выводы по возможности повышения пропускной 

способности и возможностям построения РСПИ на базе теории разрешающего 

времени представлены в подразделе 5.5. 

ВЫВОДЫ ПО ГЛАВЕ 4 

1. Для созданных в главе 3 математических моделей информационных ЧСКС  

фазовых РСПИ ППИ, реализующие теорию разрешающего времени были 

разработаны аналитические и численные методы оценки пропускной способности 

и разрешающего времени, синтезированы алгоритмы их реализации. Ограничения 

аналитических алгоритмов: отсутствие расстройки по частоте, область значений 

функции установления – множество вещественных чисел.  Вычислительная 

сложность аналитических методов пропорциональна 2G , где G – эффективная 

память и не зависит от числа дискретных состояний сигнального созвездия; при 

этом их программная реализация допускает высокую степень параллельности 

вычислений.  Представлены подходы к оптимизации аналитических алгоритмов с 

учётом применения кластеризации полиномов, используемых при оценке 

разрешающего времени с помощью аналитических методов, что существенным 

образом позволяют уменьшить их вычислительную сложность, что было учтено 

при проектировании алгоритмов. 

6 
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2. Разработанный численный метод оценки пропускной способности и 

разрешающего времени обеспечивает работу при наличии расстройки по частоте и 

когда область значений функции установления составляют множество 

комплексных чисел (несимметричные КЧХ ЧСКС. Данный метод обладает 

высокой степенью параллельности вычислений, в силу использования матричных 

вычислений и обладает постоянной вычислительной сложностью. 

3. Получена аналитическая оценка потенциальной пропускной способности в 

замкнутой форме для КЧХ резонансного фильтра, показана возможность 

обеспечения удельной пропускной способности до 9  бит/Гц*с, когда ошибка 

измерений стремиться к нулю, при использовании ФМн-4-сигнала, то есть со 

скоростью выше скорости Найквиста, и Cуд  =  5,672  бит/Гц*с при приведенной 

ошибки измерения μψ  =  0,24999  и ФМн-5-сигнале. 

4. Результаты апробации аналитических и численных методов оценки пропускной 

способности и разрешающего времени показали, показали их корректность, 

поскольку:   

 Усреднённая относительная погрешность между оценками пропускной 

способности численного и аналитического метода не превосходит 0,5%, а сама 

относительная погрешность по пропускной способности уменьшается с 

увеличением числа дискретных состояний ФМн-n-сигналов. При малых значениях 

n, она в худшем случае достигает 2,08%, за исключением n = 4. При n = 4 она в 

среднем составляет 2,7%, а в наихудшем случае (наибольшее значение) не 

превышает 5,9%.  

 Усреднённая относительная погрешность между оценками пропускной 

способности численного и аналитического метода не превосходит 1,3% до 

 , при этом относительная погрешность по пропускной способности 

уменьшается также с увеличением числа дискретных состояний в сигнальном 

созвездии N. В худщем случае она не превосходит 5% при малых значениях 

, в худшем случае. 

10N 

10N 



351 

 

 При этом погрешность в оценках пропускной обусловлена более быстрой 

сходимостью аналитических методов оценки пропускной способности и 

разрешающего времени. 

5. Выявлены новые свойства для рассматриваемого класса РСПИ:  

а) при использовании ФМн-n-сигналов. Так увеличение числа дискретных 

состояний в сигнальном созвездии, когда используются не рекомендованные 

значения  , при которых , приводит к уменьшению постоянной 

составляющей у вероятности ошибки на символ, но для малых значений , 

даже в условиях отсутствия расстройки по частоте, является существенным и 

может достигать значений в 12%. А использование оптимального постоянного 

фазового сдвига сигнального созвездия  для сигнальных созвездий с 

четным числом дискретных состояний n, обеспечивает отсутствие постоянной 

составляющей у зависимости вероятности ошибки на символ, вызванной 

межсимвольными искажениями, от длительности символа, по сравнению со 

случаем, когда . При наличии расстройки по частоте и компенсации 

постоянного фазового сдвига, вносимого ЧСКС, наилучшие показатели по 

скорости убывания вероятности ошибки на символ с увеличением длительности 

символа достигаются при  для сигнальных созвездий с чётным числом 

дискретных состояний по фазе n.   Для ЧСКС с симметричными АЧХ и ФЧХ 

относительно его центральной частоты использование сигнальных созвездий с 

чётным числом дискретных состояний n при  приводит к различию в ходе 

кривых вероятности ошибки на символ при одинаковых значениях расстроек по 

частоте, но различающихся знаком 

б) для обоих типов сигналов (ФМн-n- и АФМн-N-сигналы) наличие 

неравномерностей у амплитудно-частотной характеристики канала связи в полосе 

пропускания приводит к увеличению количества наблюдаемых «окон 

прозрачности». При этом наличие расстройки по частоте в общем случае приводит 

к уменьшению числа «окон прозрачности». 

сс огр 0Q 
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в) при использовании АФМн-N-сигналов с точки зрения повышения скорости 

передачи за счет «окон прозрачности» наибольший интерес представляют 

созвездия с одинаковым числом дискретных состояний по амплитуде и 

фазе  (  ) в сигнальном созвездии, поскольку они обладают наиболее 

протяженными «окнами прозрачности», а время начала первого окна прозрачности, 

которое и определяет потенциальную пропускную способность, является 

наименьшим относительно случаев, когда  Возрастание предельных ошибок 

измерений огибающей и мгновенной фазы, вносимых приемником,  при условии 

сохранения «окон прозрачности», которые наблюдаются в том числе и при 

отсутствии расстройки по частоте, приводит к симметричному уменьшению 

интервалов длительностей символов для каждого ν-го «окна прозрачности», при 

которых они существуют, в общем случае к длительности символа 

. 

г) с увеличением уровня неравномерности АЧХ ЧСКС в полосе пропускания 

наблюдается уменьшение значения числа дискретных состояний сигнального 

созвездия, начиная с которого наблюдаются «окна прозрачности». 

д) для обоих типов рассматриваемых сигналов повышение пропускной 

способности в рассматриваемых каналах связи возможно обеспечить за счёт 

использования «окон прозрачности». В этом случае выигрыш, оцениваемый как 

 при заданном значении n, при котором существуют «окна прозрачности», 

в среднем составляет 1,2…1,9 раза. При этом для ФМн-n-сигналов наличие 

дополнительного ограничения в виде функционирования подсистемы 

шумоподавления с порогом 0,9 от стационарного значения амплитуды, приводит к 

снижению пропускной способности в целом. В общем случае, в наибольшей 

степени это проявляется при значениях числа дискретных состояний n не более 20. 

е) наибольший рост пропускной способности при использовании ФМн-n-сигналов 

наблюдается при малом числе дискретных состояний, уменьшаясь с увеличением 

n,  а для АФМн-N-сигналов – при  . С увеличением числа дискретных 

состояний пропускная способность стремится к конечному значению, что 

n m

.n m
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v v
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позволяет говорить о том, что при увеличении алфавита канал с памятью обладает 

ограниченной пропускной способностью, что полностью согласуется с 

результатами работ [75,261,395,396]. 

д) при использовании АФМн-N-сигналов, в отличии от ФМн-n-сигнала, в условиях 

сильных неравномерностей в полосе пропускания (на примере фильтра 2-го типа  

при )  наблюдается некоторая периодичность в поведении окон прозрачности 

от числа дискретных состояний в сигнальном созвездии. 
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Глава 5. Практические аспекты реализации теории разрешающего времени 

для повышения пропускной способности фазовых РСПИ ППИ в частотно-

селективных каналах связи 

В данной главе: 1) представлены оценки требуемой вычислительной 

производительности и среднее время выполнения разработанных алгоритмов на 

одно сигнальное созвездие при использовании созданного соискателем 

программного обеспечения в среде Matlab; 2) даны рекомендации по технической 

реализации алгоритмов за счёт использования универсальных вычислительных 

платформ отечественного производства на базе процессоров Эльбрус; 

3) представлена обобщенная структурная схема фазовой РСПИ ППИ, которая 

реализует теорию разрешающего времени для повышения пропускной 

способности в ЧСКС и алгоритм её адаптивного управления скоростью передачи 

информации в зависимости от сигнально помеховой обстановки на базе теории 

разрешающего времени;  4) представлена функциональная схема фазовой РСПИ 

ППИ для 3 кГц парциального ионосферного декаметрового ЧСКС, управление 

режимами работы которой осуществляется на базе теории разрешающего времени; 

5)  разработаны методы оценки помехоустойчивости фазовой РСПИ ППИ на базе 

ТРВ; 6) разработаны инженерные методы анализа эффективности работы РСПИ 

ППИ с ФМн-n- и АФМн-N- сигналами, функционирующих на основе теории 

разрешающего времени, и программное обеспечение которое их реализует; 

7)  с  помощью инженерных методов анализа эффективности фазовых РСПИ ППИ 

на базе ТРВ, получен ряд результатов, который указывает на стабильность «окон 

прозрачности» к воздействию дестабилизирующих факторов и возможность их 

применения для повышения пропускной способности, определены конфигурации 

сигнальных созвездий АФМн-N-сигнала, обеспечивающих наибольшую 

протяженность ОП по длительностям символов и по расстройке по частоте; 8) для 

декаметрового ионосферного парциального 3кГц ЧСКС с двухлучевым 

распространением и задержкой 185 мкс, имеющим приблизительно одинаковую 
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мощность, при доплеровском расширении спектра в 0,5 Гц показан выигрыш по 

пропускной способности более 25% и по помехоустойчивости на 5,93 дБ при 

BER=10-3  в случае использования ФМн-4-сигнала по сравнению с результатом, 

которые достигаются в STANAG 4539. 

5.1 Оценка времени выполнения разработанных алгоритмов ТРВ на одно 

сигнальное созвездие [144] 

В данном разделе производится оценка времени выполнения разработанных 

алгоритмов определения разрешающего времени и пропускной способности на 

одно сигнальное созвездие.  

Для оценки времени выполнения разработанных алгоритмов использовалось 

созданное соискателем программное обеспечение и программные комплексы 

[236,237,239], реализованные на языке интерпретатора M среды Matlab/Simulink. 

Оценка времени выполнения разработанных алгоритмов на одно сигнальное 

созвездие производилось на универсальной вычислительной платформе 

Dell  Precision 7540-5260 (основные технические характеристики представлены  на 

рисунке 5.1.  

 

Рисунок 5.1. Конфигурация Dell Precision 7540-5260 
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Основные параметры моделирования, используемые при оценке времени 

выполнения разработанных алгоритмов, представлены в таблице 5.1, а 

второстепенные – в приложении П4.3. В приложении П4.3 также приведён ряд 

дополнительных материалов по моделированию и замеру времени выполнения 

разработанных алгоритмов. 

 
Таблица 5.1 Параметры, используемые для оценки 

разрешающего времени и пропускной способности на одну 
конфигурацию сигнального созвездия 

Тип 
сигнала 

α0, Δ0  
Число 

дискретных 
состояний 

Тип ЛИС 
Точность оценки 
разрешающего 
времени. ΔΩ0εраз 

Аналитический методы оценки 

ФМн-n-
сигнал 

α0=0,499 n ∈ [4;128] 

Фильтр 1-го типа, 
β=1 

33,5 10 0,0049
    

Фильтр 1-го типа, 
β=2,41 

33,5 10 0,0109
    

Фильтр 2-го типа, 
β=6 

0,01 

АФМ-N-
сигнал 

α0=0,499; 
Δ0=0,499 

 4;32N   

Фильтр 1 типа, β=1 33,5 10  
Фильтр 1 типа, 

β=2,41 
33,5 10 0,0109

    

Фильтр 2-го типа, 
β=6 

0,01 

Численный метод оценки 
АФМн-N-
сигнал 

α0=0,499; 
Δ0=0,499 

N=256 
Фильтр 1-го типа, 

β=2,41 
22,5 10  

 

При проведении вычислений в среде Matlab по разработанным алгоритмам 

использовался только центральный процессор (ЦП),  в данном случае – процессор 

общего назначения Intel Core I9 9880H (рисунок 5.1). Используемый формат 

представления чисел – числа с двойной точностью (FP-64). 

Оценка вычислительной производительности пропессора Intel Core I9 9880H 

была осуществлена с помощью программного обеспечения LinX v.0.9.11. 

Результаты оценки представлены на рисунке 5.2 и в табл. 5.2. 
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Табл. 5.2. Производительность Intel Core I9 9880H при операциях с числами с 
двойной точностью (FP64), полученная в тесте LinX v.0.9.11  

Тип производительсности FP64 ГФлоп/с 

Пиковая 215 

Средняя 177 

 

Рисунок 5.2. Результаты LinX v.0.9.11 оценки производительности Intel Core 
i9- 9880H  на Dell Precision 7540-5260  
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Результаты оценки времени выполнения разработанных алгоритмов 

представлены в табл. 5.3, а также в виде их части – на рисунках 5.3 – 5.9, там же 

приведены настройки, которые при этом использовались. 

 

Табл.5.3 Результаты оценки времени выполнения разработанных 
алгоритмов на одну конфигурацию сигнального созвездия 

Тип сигнала 
Число дискретных 

состояний 

Среднее время вычисления 
разрешающего времени и 

пропускной способности на одну 
конфигурацию сигнального 

созвездия 
Аналитический методы оценки 

ФМн-n-сигнал n ∈ [4;128] 39,7 мс 

АФМн-N-сигнал  4;32N   152,9 мс 

Численный метод оценки 

АФМн-N-сигнал N=256 1,65 c 

 

Рисунок 5.3. Параметры моделирования [237], используемые при оценки 
разрешающего времени и пропускной способности для ФМн-n-сигнала, при 
использовании алгоритма на базе аналитического метода и часть результатов по 
оценке времени выполнения разработанного алгоритма на одно сигнальное 
созвездие. Фильтр 1-го типа при β=1. 
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Рисунок 5.4. Демонстрация результатов по оценке времени выполнения на одно 
сигнальное созвездие разработанного алгоритма определения разрешающего 
времени и пропускной способности для ФМн-n-сигнала, построенного на базе 
аналитического метода [237]. Фильтр 1-го типа при β=1. 

 
Рисунок 5.5. Параметры моделирования [236], используемые при оценки 
разрешающего времени и пропускной способности для АФМн-N-сигнала с 
помощью алгоритма, построенного на базе аналитического метода, и часть 
результатов по оценке времени выполнения разработанного алгоритма на одно 
сигнальное созвездие. Фильтр 1-го типа при β=1. 
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Рисунок 5.6. Демонстрация результатов по оценке времени выполнения на одно 
сигнальное созвездие разработанного алгоритма определения разрешающего 
времени и пропускной способности для АФМн-N-сигнала, построенного на базе 
аналитического метода [236]. Фильтр 1-го типа при  β=1. 
 

 

Рисунок 5.7. Параметры моделирования [239], используемые при оценки 
разрешающего времени для АФМн-256-сигнала, при использовании алгоритма, 
построенного на базе численного метода. Фильтр 1-го типа при  β=2,41. 



361 

 

 

Рисунок 5.8. Параметры моделирования [239], используемые при оценке 
разрешающего времени для АФМн-256-сигнала, при использовании алгоритма, 
построенного на базе численного метода и практические результаты по оценке 
времени выполнения разработанного алгоритма на одно сигнальное созвездие. 
Фильтр 1-го типа при β=2,41. 

 

Рисунок 5.9. Практические результаты по оценке времени выполнения 
разработанного алгоритма на одно сигнальное созвездие при использовании 
АФМн-256-сигнала и алгоритма на базе численного метода в форме программного 
обеспечения [239]. Фильтр 1-го типа при β=2,41. 
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5.2 Базовая структурная схема фазовой РСПИ ППИ на базе теории 

разрешающего времени и алгоритм её работы 

 

В данном разделе представлена базовая структурная схема фазовой РСПИ 

ППИ, реализующая разработанные в диссертации алгоритмы оценки пропускной 

способности на базе теории разрешающего времени, которые используются для 

адаптивного управления её скоростью передачи информации в ЧСКС. Данная 

схема обеспечивает общее понимание функционирования РСПИ ППИ без учёта 

особенностей её технической реализации для конкретного частотного диапазона. 

Это обусловлено тем, что при её практической реализации для каждого из 

частотных диапазонов требуется дополнительная проработка вопросов по 

известным протоколам канального уровня, структуре информационного кадра, 

периода квазистационарности канала, решений по вспомогательным подсистемам 

(автоматической регулировки усиления, автоматической подстройки частоты, 

системы символьной и кадровой синхронизации и т.д.) и форме реализации 

обратного канала связи. 

В следующем разделе решение указанных вопросов представлено для 

фазовой РСПИ ППИ, которая осуществляет передачу информации в парциальном 

3 кГц декаметровом ионосферном канале. 

Из анализа результатов, полученных в главе 3 и 4, следует, что построение 

при построении фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ, необходимо учесть процедуру 

работы системы при использовании сервисного канала. Её базовая структурная 

схема, с указанием новых функциональных (алгоритмических) процедур 

представлена на рисунке 5.10. Комплексный алгоритм функционирования 

разработанной РСПИ ППИ представлен на рисунке 5.11.  

Приведем основные этапы работы её функционирования в форме алгоритма: 

1-й этап. Осуществляется ввод списка средних частот парциальных каналов 

и их полосы пропускания.  
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Рис. 5.10. Структурная схема фазовой РСПИ ППИ, реализующая 
теорию разрешающего времени 
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Рис. 5.11 а. Алгоритм функционирования фазовой РСПИ ППИ, реализующей 
алгоритмы обработки сигналов на базе теории разрешающего времени 
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Рис. 5.11 б. Алгоритм функционирования фазовой РСПИ ППИ, реализующей 
теорию разрешающего времени 

 



366 

 

 

Рис. 5.11 в. Алгоритм функционирования фазовой РСПИ ППИ, реализующей 
теорию разрешающего времени 

 

2-й этап. Осуществляется зондирование парциальных каналов из списка и 

определение отношения сигнал-шум (С/Ш) для каждого из них, с последующим 

выбором каналов, у которых данное отношение является наибольшим. Техническая 

реализация данной процедуры осуществляется различными способами в 

зависимости от выбранного частотного диапазона передачи. Широко 

распространенные реализации данной процедуры представлены в работах 

[16,55,168,179,194,369], более специализированный – в работе [232]. Для 

ионосферного декаметрового ЧСКС дополнительно может быть оценено 
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доплеровское расширение спектра и временное рассеяние, и КЧХ за счёт 

использования пассивного ионосферного зондирования [16].  

3-й этап. На приемной стороне производится выбор парциального канала по 

критерию наибольшего отношения С/Ш.  Для ионосферных каналов процедура 

выбора парциального канала происходит на базе анализа трёх параметров (С/Ш, 

временное рассеяние, доплеровское расширение спектра) с использованием 

процедуры, описанной в работе [16], на базе характеристической функции модема.  

Далее по сервисному каналу производится передача номера парциального 

канала на передающую сторону. После приема сервисной информации 

инициируется процесс передачи тренирующей последовательности по выбранному 

парциальному информационному каналу для оценки на приемной стороне 

наибольшей ошибки фазы несущего колебания, его ИХ и последующей оценки 

КЧХ парциального канала на её основе, средней частоты канала и смещения 

частоты между частотой формирования и частотой, на которой осуществляется 

приём, то есть оценивается смещение относительной центральной частоты 

парциального канала на базе широко распространенных процедур [55,163]. 

Учитывая результаты работ [17,217,218], можно дополнительно улучшить 

точность получаемых результатов. Для аппроксимации полученной ИХ, 

целесообразно использовать методы, представленные в работах [11,20,257–260].  

В том случае, если иcпользуется компенсация больших смещений по частоте 

в информационном канале на приемной стороне, то на основании оценки С/Ш1  

происходит определение сигнальных созвездий, которые ей удовлетворяют. Из 

выбранных сигнальных созвездий выбирается то, которое обеспечивает 

наибольшую пропускную способность на базе оценок (ИХ, разрешающего 

времени), получаемых с использованием ТРВ. После, информация о длительности 

символа (разрешающее время для выбранного сигнального созвездия) передается 

по сервисному каналу на передающую сторону вместе с выбранной конфигурацией 

 
1 с учётом результатов работ [75] 
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сигнального созвездия. А на основании принятой сервисной информации на 

передающей стороне производится настройка соответствующих блоков 

передатчика информационного канала.  

На основании оценки ИХ происходит определение и компенсация значения 

модуля КЧХ и фазового сдвига, вносимого ЧСКС на частоте приема, также 

происходит настройка частоты стробирования канальных символов. 

В том случае, если компенсация больших смещений по частоте 

осуществляется за счёт настройки частоты передатчика информационного канала 

на передающей стороне, то настройка РСПИ ППИ перед передачей 

информационного сообщения выглядит следующим образом. Осуществляется 

передача преамбулы по информационному каналу для оценки его ИХ и 

определения КЧХ, измерения смещения по частоте между частотой, на которой 

происходит передача и частотой, на которой происходит прием сигнала, для этого 

по сервисному каналу также происходит передача информации о частоте, на 

которой производится передача. На основании анализа данных параметров 

происходит оценка необходимой поправки по частоте для настройки частоты 

приема на среднюю частоту парциального канала. После чего информация о 

поправке передается по сервисному каналу на передающую сторону. А в приемник 

информационного канала заносятся информация о модуле КЧХ и его аргументе на 

средней частоте канала. 

После чего, на передающей стороне производится прием поправок и 

повторная передача преамбулы, а на приемной стороне на базе оценки ИХ 

производится определение каждой из переходных характеристик квадратурного 

приемника на средней частоте канала. 

Компенсация доплеровского расширения спектра в обеих формах реализаций 

алгоритмов происходит осуществляется за счёт процедур, представленных в 

работах [163,149] и использования периодического тестирования канала между 

информационными блоками. 
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4-й этап. Далее производится передача информационного сообщения, 

разбитого на информационные кадры, между которыми производится передача 

сервисных кадров, используемых для оценки ИХ канала, обеспечения символьной 

синхронизации, контроля смещения по частоте и её компенсации в случае малых 

изменений, компенсация фазового сдвига, при больших смещения частоты 

происходит повторная настройка РСПИ ППИ, как это было сделано 1-3 этапе. 

При сильном изменении ИХ или большой продолжительности замираний 

(«отсутствие канала») происходит повторная процедура настройки с последующей 

передачей информационного сообщения, используя 1-4 этапы.  

5-й этап. Завершение процесса передачи, обусловленное окончанием 

информационного сообщения. В этом случае по окончанию передачи по 

сервисному каналу происходит передача сообщения, которое подтверждает прием 

информационного сообщения. В том случае, если ряд информационных кадров был 

принят с ошибкой производится запрос на повторную их передачу. 

Для уменьшения влияния медленных случайных замираний в 

информационном канале можно использовать перемежение символов в 

информационной последовательности и помехоустойчивое кодирование [172] или 

разнесенный прием с нескольких антенн при использовании схемы выбора, 

представленной в [163]. А в случае, если период квазистационарности имеет 

величину больше одного информационного блока, то использовать медленную 

АРУ.  
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5.3 Пример построения фазовой РСПИ ППИ, реализующей теорию 

разрешающего времени, для парциального 3 кГц ионосферного 

декаметрового ЧСКС и оценки её основных характеристик [144] 

В данном разделе представлен пример построения фазовой РСПИ ППИ для 

парциального 3 кГц ионосферного декаметрового ЧСКС, управления режимами 

работы которой осуществляется с помощью разработанных алгоритмов ТРВ.  

В качестве доказательной базы, подтверждающие её реализуемость 

приведены: 

 диаграммы работы фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ; 

 оценки её помехоустойчивости и достигаемой пропускной способности при 

использовании ФМн-4-сигнала, в том числе при наличии дестабилизирующих 

факторов в форме дисбаланса I/Q квадратурного приемника, ошибок при оценки 

импульсной характеристики, набега фазы, обусловленного доплеровским 

расширением спектра, неидеальностью работы АЦП; 

 оценка спектра ФМн-4-сигнала на выходе частотно-селективного канала связи и 

уровня внеполосных излучений,  

 оценка избирательности по соседнему каналу  

5.3.1 Функциональная схема фазовой РСПИ ППИ, реализующей теорию 

разрешающего времени, для парциального 3 кГц декаметрового 

ионосферного ЧСКС  [144] 

Функциональная схема фазовой РСПИ ППИ, построенная на базе теории 

разрешающего времени, для парциального 3 кГц ионосферного декаметрового 

ЧСКС, представлена на рисунке 5.12. Используемый тип сигнала, характеристики 

парциального информационного канала связи удовлетворяют стандарту STANAG  
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4539 [394], являющийся частью стандарта MIL-STD-188-110D, приложение C 

[348]. Передача информации по сервисному каналу осуществляется с помощью 

модема стандарта MIL-STD-188-110D [348]. 

Перечислим основные функции блоков структурной схемы, которая 

представлена на рис. 5.12: 

Кодер и декодер обеспечивает формирование канальных кадров на 

передающей стороне и обратную этому процедуру на приемной стороне, 

соответственно. При этом, в том числе, они должны обеспечивать процедуру 

временного перемежения на передающей стороне и обратную ей процедуру на 

приемной стороне, если это предусмотрено. 

Передатчик информационного канала обеспечивает передачу тренирующей 

последовательности через информационный ЧСКС для настройки 

каналообразующей аппаратуры информационного канала и последующую 

передачу информационного сообщения. 

Приемник информационного канала обеспечивает: 1) прием и обработку 

тренирующей последовательности, необходимой для оценки импульсной 

характеристики (ИХ) для каждой квадратурной составляющей информационного 

ЧСКС, что необходимо для определения функции установления и обеспечения 

функционирования алгоритмов ТРВ1, компенсацию фазового сдвига и 

коэффициента передачи ЧСКС на частоте приема информационного сигнала; 2) 

прием и обработку канальных символов и вынесения решения об их значении; 

3) компенсацию частотных сдвигов, набега фазы и эффекта сжатия или растяжения 

сигнала во времени, обусловленных эффектом Доплера, за счёт применения систем 

символьной синхронизации, автоматической подстройки частоты и использования 

тренирующей последовательности; 4) автоматическую регулировку усиления, в 

том числе обеспечивающую согласование линейного тракта приемника с 

 
1 Передачу информации о ней в цифровой форме на вычислитель разрешающего времени 
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устройствами цифровой обработки на основании анализа преамбулы и 

тренирующей последовательности. 

РЭС сервисного канала связи: 1) обеспечивает передачу сервисной 

информации для управления передачей данных через информационный канал. Это 

реализуется с помощью модема1 стандарта MILDOT-188-110D (параметры 

используемого модема и сигнала представлены в табл. 5.4 и 5.5).; 2) обеспечивает 

активное или пассивное зондирование ионосферы, в зависимости от конкретной 

реализации РЭС; 3) выбор парциальных КВ-каналов с наименьшими значениями 

доплеровского расширения спектра и задержек, вызванных многолучевым 

распространением, для передачи сервисной информации и пользовательских 

данных; 4) выбор конфигурации СС для выбранных парциальных каналов на базе 

сравнительного анализа требуемых для них значений сигнал/шум и действующих 

в каналах. 

При пассивном зондировании реализация РЭС осуществляется в 

соответствии с результатами работы [16], а при активном зондировании2 с 

помощью системы на базе USRP, реализация которой представлена в работе [70]. 

 
Табл. 5.4 Характеристики сигнала при работе на 

фиксированной частоте. (табл. XV [348, с.38] 
Информационная 
скорость, бит/с 

Техническая 
скорость, 
бит/с 

Бит/канальный 
символ 

Число символов в блоке 
кадра 

  
информационных  сервисных 

1200 2400 2 20 20 
 

 

 
1 Передача сервисной информации с помощью модема стандарта MIL-DOT-188-110D производится посредствам 
применения одного из его подстандартов с использованием ФМн-8-сигнала при символьной скорости передачи 2400 
симв/с в полосе 3 кГц на фиксированной частоте передачи. Данный подстандарт допускает передачу информации с 
наименьшей задержкой без использования перемежения. 
2 В случае применения активного зондирования целесообразно использовать наклонное зондирования, например, 
систему, построенную на базе USRP и представленную в работе [70], поскольку в этом случае не требуется 
использовать зондирование в средней точке на трассе. Некоторое обобщение данных методов представлено в [71] 
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Табл. 5.5. Минимальная производительность в 
последовательном (однотональном) режиме  (табл. XVI [348, с.39] 

Информационная 
скорость 

Число 
лучей 

Доплеровское 
расширение спектра, Гц 

С/Ш, дБ BER 

1200 2 1 11 10-5 

 

Приемник спутниковой навигационной системы используется для 

обеспечения нормальной работы РЭС, реализующей зондирование ионосферы, 

РСПИ ППИ в целом, в том числе и повышения стабильности восстановления 

несущей.  

Управляющее устройство на передающей и приемной стороне  используется 

для управления РСПИ ППИ на передающей  и приемной стороне и синхронизирует 

работу всех её подсистем, соответственно. 

При реализации структурной схемы учитывались следующие особенности, 

представленные в подразделе 1.3.3, стандарта STANAG 4539 и MIL-DOT-188-

110D: 

1) Суммарная длительность, в течении которой должна производиться настройка 

систем информационного канала и передача информационного сообщения, в 

худшем случае, не должна превосходить 300 мс (минимальная длительность 

квазистационарности канала). При данной длительности обеспечивается: а) 

отклонение математического ожидания средней принимаемой амплитуды сигнала 

Δm ≈ 3%, и дисперсии относительного её отклонения Δσ ≈ 6% [92]; б) для 

ионосферных каналов с полосой пропускания 3 кГц  коэффициент корреляции АЧХ 

для хороших условий составляет 0,99, а для средних – 0,89 [56]. Этот же факт 

подтверждается аналитическим выражением, представленным в работе [277], для 

оценки периода когерентности канала  

 к д0,5T v ,  (5.1.1) 

где дv  – величина доплеровского расширения спектра. Согласно табл.1.3. в худшем 

случае составляет Tк = 1 с. 

2) В полосе пропускания парциального канала по уровню -3дБ относительно 
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значения, которое достигается на его центральной частоте (ЦЧ), амплитудно-

частотная и фазочастотная характеристика (АЧХ и ФЧХ) с высокой степенью 

вероятности обладает чётной и нечётной симметрией относительно ЦЧ. 

3) Выбор между алгоритмами оценки пропускной способности, реализующих 

аналитический или численный метод пропускной способности, можно 

осуществить, используя метод оценки погрешности при оценке переходной 

характеристики канала, представленной в работе [18], задаваясь при этом 

необходимой точностью получаемых результатов, если полагаем, что 

несимметричная АЧХ заменяется симметричной. При превышении порога по 

точности, необходимо использовать алгоритм на базе численного метода, так же 

стоит поступить и в случае, когда частота приема отлична от ЦЧ.  

4) Учитывая то, что при наихудшем значении периода квазистационарности 

декаметрового ионосферного ЧСКС в 300 мс, согласно результатам работы [30], 

часть результатов из неё представлена в подразделе 1.3.3, сдвиг по частоте, 

обусловленный эффектом Доплера, можно считать неизменным. Поэтому 

компенсация больших расстроек по частоте относительно ЦЧ парциального канала 

связи осуществляется: а) при основном режиме работы – на передающей стороне 

за счёт коррекции частоты несущей на базе анализа тренирующей 

последовательности на приемной стороне в соответствии с процедурой, 

представленной в работе [163], которая осуществляется на приемной стороне. С 

последующей передачей информации о необходимости корректировки на 

передающую сторону; б) при неосновном режиме работы – на приемной стороне, в 

том случае, если имеется остаточная ошибка при оценке разности частот, которая 

должна быть скомпенсирована с помощью системы автоматической подстройки 

частоты [163] . В обоих случаях компенсация случайных малых сдвигов, системой 

автоматической подстройки частоты с использованием её структурной реализации 

и алгоритма работы, представленного в работе [163] и применения 

высокостабильных стандартов частоты.   
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5) Подсистема, реализующая автоматическую регулировку усиления, должна быть 

построена на базе структурной схемы согласования линейного тракта приемника с 

устройствами цифровой обработки, предложенной в работе [92]. При этом для 

обеспечения потерь, не превышающих 0,4 дБ, при аналоговом цифровом 

преобразовании, обусловленных возможным ограничением сигнала, требуется 

использовать АЦП с числом значащих разрядов, не менее 14. Для решения данной 

задачи были разработаны два новых способа аналого-цифрового преобразования 

сигнала и устройство для его реализации, что подтверждается соответствующими 

патентами на изобретения [233,234]. 

6) Компенсация искажений при оценке ИХ информационного канала, 

обусловленное разницей между частотой приёма и частотой передачи 

осуществляется с помощью усредняющего фильтра, реализация которого 

представлена в работе [163]. Корректность его использования обусловлена тем, что 

смещение частоты относительно ЦЧ существенно меньше полосы пропускания 

канала (следует из анализа стандарта MIL-STD-188-110D). 

7) Компенсация растяжения или сжатия ИХ во времени, вызванное эффектом 

Доплера, осуществляется на приемной стороне с помощью системы тактовой 

синхронизации, представленной в работе [163]. Для дополнительного повышения 

качества её работы можно использовать оценки разрешающего времени.   

8) Фазовые дрожания, вызванные угловой модуляцией гетеродинных колебаний, 

компенсируются посредствам решений, представленных в работе [163], например, 

за счёт применения синхронного фазового гребенчатого фильтра. 

9) Возможная инверсия спектра при преобразовании частоты должна быть 

скомпенсирована за счёт цифровой обработки, как это показано в работе [15]. 

10) Компенсация фазового сдвига (набега фазы) вносимого доплеровским 

расширением спектра производится: а) перед каждым информационным кадром на 

основании анализа преамбулы или тренирующей последовательности 

(стаффинговые биты) и использования процедур, представленных в работе [163]. 

При этом должны быть заданы предельные допустимые значения ошибок 
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измерений, обусловленные данным эффектом; б) за счёт оценки ИХ на базе 

принятой информационной последовательности с помощью подхода, 

представленного в работе [149] и последующей процедурой оценки набега фазы  

методами, изложенными в [163] и компенсации его на регулярной основе. 

11) Преодоление пространственного рассеяния достигается за счёт разнесенного 

приема на несколько антенн, или временного перемежения. Техническая 

реализация схемы выбора антенны и временного перемежения в полном объеме 

представлены в работах [163]. 

C учётом вышеизложенного и результатов подраздела 5.1 была произведена 

оценка среднего времени расчет разрешающего времени на одно сигнальное 

созвездие при использовании отечественных универсальных вычислительных 

платформ на базе Эльбруса. Результаты отражены в табл. 5.6.  В табл.  5.6 

используются следующие обозначения Ф.А и А.А. – для ФМн-n- и АФМн-N-

сигнала при использовании алгоритмов на базе аналитических методов; Ч – при 

использовании алгоритма на базе численного метода. Фотографии универсальных 

платформ и их характеристик представлены на рисунках 5.13 – 5.20. 

 

Табл.5.6. Характеристики отечественных универсальных вычислительных 
платформ и оценочное время выполнения разработанных алгоритмов на одно 

сигнальное созвездие 
Наименование 
универсальной 
вычислительной 
платформы 

FP64,  
ГФлоп/с 

Тип ЦПУ 

Число 
процессоров 
платформе, 

шт 

Cреднее время 
выполнения 

разработанных 
алгоритмов, мс 

Сервер «2Э8-2U» 
(ТВГИ.466535.255) 

570 
Эльбрус 8СВ 

2 14,79 – Ф.А. 

Сервер «4Э8-2U» 
(ТВГИ.466535.257) 

1140 4 
7,48 – Ф.А.; 

28,84 – А.А. 

Система на базе 
Эльбрус 16С 

3072 Эльбрус 16С 4 
2,78 – Ф.А.; 
10,7 – А.А.; 
115,5 – Ч. 
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Рис.5.13. Фотография сервера «2Э8-
2U» (ТВГИ.466535.255) 

 

 

Рис.5.14 Вычислительный модуль 
«2Э8СВ-EATX» (ТВГИ.469555.446), 
на базе которого построен сервер 

«2Э8-2U»  

 

Для построения временных диаграмм работы РСПИ ППИ и определения 

времени, в течении которого можно осуществлять передачу пользовательской 

информации, рассмотрим этапы работы РСПИ ППИ и её подсистем, которые не 

влияют на бюджет времени: 

1. РЭС сервисного канала и возложенные на неё функции, за исключением 

передачи сервисной информации для управления передачи информации через 

информационный канал. Это обусловлено, во-первых, тем, что перечисленные 

выше процедуры производятся в начале передачи информационного сообщения, а 

во-вторых «на интервалах времени меньше 5 минут ионосфера, даже в 

возмущенном состоянии, практически не меняет своих параметров, поэтому его (и 

даже меньший отрезок времени) можно принять за время стационарности [19]. В 

условиях спокойной ионосферы время стационарности растет и может достигать 

0,5…1 час [20]» [16, c.23]. Последнее существенно дольше, чем длительность 

квазистационарности канала в 300 мс. 

2. Кодер на передающей стороне. Это обусловлено тем, что выбор его 

настроек осуществляется в течении процесса выбора наилучшего парциального 

канала связи. 
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Рис.5.15. Характеристики процессора Эльбрус 8СВ 

 

 

Рис.5.16 Основные характеристики платформы «2Э8-2U», которые используются 
при построении сервера «2Э8-2U» 
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Рис.5.17 Основные характеристики сервера «4Э8-2U» 

 

 

Рис.5.18 Вычислительный модуль «4Э8СВ-MSWTX» (ТВГИ.469555.448), на 
базе которого построен сервер «4Э8-2U» 

 

3. Декодер на приемной стороне. В этом случае выбор его настроек 

осуществляется в течении процесса выбора наилучшего парциального канала 

связи, а выполнение операции обратной перемежению и формирования 

информационного сообщения на основании принятых кадров, происходит после 

определения значения канальных символов решающим устройством. 
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Рисунок 5.19– 4-процессорная вычислительная система на базе микропроцессоров 
Эльбрус-16С 

 

Рисунок 5.20. Характеристики отечественного процессора Эльбрус-16С, взятые из 
официальной презентации, представленной на сайте их официального партнера 

ООО «Промобит» (Bitblaze.ru) [246] 
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4. Приемник спутниковых навигационных систем. 

Анализ функциональной схемы (рис. 5.12) также позволяет указать 

подсистемы фазовой РСПИ ППИ и этапы её функционирования, которые влияют 

на бюджет времени при передаче пользовательских данных. К ним можно отнести 

работу: а) управляющих устройств на передающей и приемной стороне, б) 

оценивателя ИХ и вычислителя переходной характеристики, в) модемов 

сервисного канала связи; г) времени распространения радиосигнала в линии связи 

и группового времени запаздывания избирательных цепей линейного радиотракта 

приемника и выходных каскадов передатчика; д) длительность информационного 

кадра. Детальный анализ вышеуказанных фактов указывает на следующие 

особенности: 

I) Время распространение в линии связи оценивалось в соответствии с 

соотношением1 

 лс мл рт

D

c


      , (5.1.2) 

где D– расстояние между передатчиком и приемником, в км; 53 10  км/сc    

скорость распространения радиоволны в однородном пространстве; мл – 

задержка, вызванная многолучевым распространением (см. табл. 1.3); рт  – 

групповое время избирательных цепей линейного радиотракта приемника и 

выходных каскадов передатчика, полагается равным 2,5 мс2. 

Оценка времени распространения в линии связи лс  для трасс с 

протяженностью от 800 до 2000 км, полученная с помощью выражения (5.1.2), 

представлена в табл. 5.7. 

 

 

 
1Корректность данного соотношения подтверждается сравнением с результатами натурных испытаний, 
представленными в работе [16]. 
2 Определяется, как наибольшее группового времени передачи для СТКС [1], и составляет рт 2,5 мс  , что является 

корректным поскольку характеристики СТКС наиболее близки к частотно-избирательным свойствам 
рассматриваемого парциального КВ-канала с полосой 3  кГц 
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Табл. 5.7 Оценка времени распространения в линии связи 

Параметры линии связи 

2000D  км  800D   км  

мл 0,5 1 мс    

рт 2,5 мс   

Время распространения в линии связи 

лс 9,7 10,2   мс лс 5,7 6,2   мс 

II) Процедура оценки ИХ производится в процессе приема преамбулы 

аппаратным методом, реализация которого представлена в работе [163] или в 

соответствии с процедурами стандарта MIL-DOT-188-110D, и является 

законченной сразу после окончания её приема. Результат оценки ИХ 

представляется в форме её отсчётов, что обеспечивает её преобразование к 

переходной характеристике каждого из квадратурных каналов с помощью 

численного интегрирования. Для оценки импульсной характеристики предлагается 

использовать преамбулу информационного сообщения стандарта STANAG 4285 

[393], которая состоит из 80 символов и передаваемого в форме бинарного ФМн-

сигнала с символьной скоростью 2400 симв/с, что составляет 33,3 мс. Для 

повышения качества тактовой синхронизации при оценки ИХ целесообразно 

использовать ФМн-сигнал, сформированный с применением метода Ильина-

Морозова [231], как это было сделано в работе [109], поскольку данный метод 

позволяет обеспечить более точную символьную синхронизацию. 

Для достижения низкой вычислительной сложности алгоритма 

аппроксимации переходной характеристики целесообразно использовать методы, 

представленные в работах [11,20,257–260,392], основным этапом которых является 

решение системы линейных уравнений с числом уравнений не превышающих 100. 

Выполнение данной операции имеет кубическое время исполнение [296], и для 

матрицы размерностью (100х100) не превосходит 3 мс (см. рисунок 5.21) при 

использовании одноядерного процессора Intel Pentium 4 с тактовой частотой 

1,5  ГГц и алгоритма Крамера. C учётом вычислительной производительности, 
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которая доступна на существующей элементной базе, можно ожидать снижения 

времени расчётов как минимум до 0,52 мс при использовании 2-х поточного 

выполнения алгоритма, что следует из сравнительного анализа результатов 

тестирования характеристик ЦПУ Intel Pentium 3.00 GHz [423], Intel Core I9 9880H 

[424] и результатов работы [296]. 

III) Работа модемов сервисных каналов вносит затраты по времени только при 

передаче настроек РСПИ ППИ для информационного канала, это обусловлено тем, 

что установление связи по сервисному каналу, в т.ч. настройка параметров 

модемов является обязательной процедурой перед началом передачи информации 

по информационному каналу.  

 

 

 

Рис. 5.21 Время исполнения решения системы линейных уравнений с помощью 
метода Крамера и стандартного метода решения системы линейных уравнений, 
реалиованного в Matlab на ЦПУ Intel Pentium 4 с одним ядром с тактовой частотой 
1,5 ГГц [296] 
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Структура посылки, используемой для передачи настроек РСПИ ППИ на 

передающую сторону, был выбран следующий её формат, в десятичном 

исполнении (число бит – 20): 

XXXSFF 

где XXX – три значащих разряда при оценке длительности символа (в мкс); S – знак 

расстройки по частоте относительно средней частоты канала; FF – два значащих 

разряда, указывающих на величину расстройки в Гц. 

Анализ таблиц 5.4 и 5.5 показал, что при скорости передачи в 1200 бит/с в 

худшем случае передача информации будет произведена в течении двух 

информационных блоков, что с учётом передачи сервисных блоков составит 

 
1

80 симв =33,3 мс
2400 симв/с

 . Возможная передача в течении двух блоков 

обусловлена тем, что время окончания расчёта разрешающего времени может быть 

закончена в тот момент времени, когда формирование первого из блоков 

закончено, а второй ещё формируется на приемной стороне для передачи по 

сервисному каналу. 

IV) Длительность, в течение которой происходит настройка подсистем РСПИ 

ППИ на базе оценок длительности символа и оценки смещения частоты, полагается 

равной 0,5 мс, в силу малой требуемой вычислительной сложности и скорости 

протекания процессов настройки. 

С учётом вышеизложенного были созданы диаграммы работы фазовой РСПИ 

ППИ на базе ТРВ. Поскольку время выполнения алгоритмов оценки разрешающего 

времени для аналитического и численных методов различно, были разработаны 

различные временные структуры передачи информационного кадра (см. рис.5.22 –  

5.25), которые приводят к различным процессам передачи информации. 

Основной временной структурой является та, которая использует алгоритмы 

на базе аналитических методов, а запасной, для поддержания непрерывности связи 

– на базе алгоритма, который реализует численный метод. 
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Предельная длительность информационного блока была выбрана равной 

106,6 мс при использовании алгоритма на базе аналитических методов. Эта 

длительность соответствует тем длительностям, которые применяются в 

стандартах STANAG 4285 и STANAG 4539. При этом, в зависимости от требуемых 

от системы параметров (повышенная помехоустойчивость и влияния набега фазы 

от доплеровского расширения), структура кадра может варьироваться с учётом 

оценок по помехоустойчивости.  

Временная диаграмма работы фазовой РСПИ ППИ на базе аналитических 

методов ТРВ представлена на рис. 5.22 –5.24. На рис. 5.22 приведена диаграмма, 

когда перед передачей информационного блока происходит полное определение 

всех параметров на передающей и приёмной стороне. На рис. 5.23 – структура 

кадра, когда между передачей информационных блоков передается мини 

преамбула стандарта STANAG 4539, состоящая из 13 символов, передаваемых со 

скоростью 2400 симв/с, при этом изменения параметров ИХ канала относительно 

предыдущего тестирования не превосходит допустимую величину, а 

компенсируется лишь набег фазы от расширения спектра от эффекта Доплера и 

производится настройка параметров автоматической регулировки усиления. На 

рис. 5.24 – структура кадра, когда между передачей информационных блоков 

передается мини преамбула стандарта STANAG 4539 и, в результате её анализа, 

принимается решение о необходимости изменения параметров работы РСПИ ППИ. 

Переда информации на передающую сторону о необходимости инициализации 

процедуру настройки параметров информационного канала осуществляется в 

форме одного информационного кадра стандарта STANAG 4285. 

На рисунке 5.25 представлена структура кадра при использовании алгоритма 

обработки на базе численного метода. В этом случае длительность 

информационного блока составляет 84,48 мс.   

Временной бюджет всех процедур представлен в таблицах 5.8. и 5.9. 
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Âðåìÿ âû÷èñëåíèÿ äëèòåëüíîñòè ñèìâîëà:
1) «2Ý8-2U» - 14,8 ìñ (òîëüêî ÔÌí-n-ñèãíàë);
2) «4Ý8-2U» - 7,48 ìñ - ÔÌí-n-ñèãíàë, 28,8 ìñ - ÀÔÌí-N-ñèãíàë;
3) 4õ ïðîöåññîðíîé óíèâåðñàëüíîé ïëàòôîðìû 
íà áàçå Ýëüáðóñ-16Ñ: 2,79 ìñ - ÔÌí-n-ñèãíàë, 10,7 ìñ - ÀÔÌí-N-ñèãíàë;

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà
Ïðèåì ïðåàìáóëû

Ïðåàìáóëà (33,3 ìñ) 

 èíôîðìàöèîííàÿ ïîñûëêà 
íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà (20 áèò) (<=33 ìñ)

Äèàãðàììà ðàáîòû óïðàâëÿþùåãî óñòðîéñòâà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

Äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà ñåðâèñíîãî êàíàëà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

Ïðèåì íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà

âðåìÿ ðàñ÷åòà äëèòåëüíîñòè
êàíàëüíîãî ñèìâîëà

Èíôîðìàöèîííîå ñîîáùåíèå 106,6 ìñ

 ðàñ÷åò ïåðåõîäíîé
õàðàêòåðèñòèêè (0,52 ìñ) íàñòðîéêà ïàðàìåòðîâ (0,5 ìñ) 

Âðåìÿ ðàñïðîñòðàíåíèå â ëèíèè ñâÿçè 
(5,7 - 10,2 ìñ)

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà è âû÷èñëèòåëÿ ðàçðåøàþùåãî âðåìåíè

Ïåðåäà÷à ñòàôôèíãîâûõ áèòîâ, òðåíèðóþùåé ïîñëåäîâàòåëüíîñòè, 
ñ ó÷¸òîì èõ ðàñïðîòðàíåíèÿ â êàíàëå

t

t

t

t

 
Рис. 5.22. Диаграмма работы фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ. Тип алгоритма – на базе аналитического метода. 

Цикл инициализации передачи: полный 
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1) «2Ý8-2U» - 14,8 ìñ (òîëüêî ÔÌí-n-ñèãíàë);
2) «4Ý8-2U» - 7,48 ìñ - ÔÌí-n-ñèãíàë, 28,8 ìñ - ÀÔÌí-N-ñèãíàë;
3) 4õ ïðîöåññîðíîé óíèâåðñàëüíîé ïëàòôîðìû 
íà áàçå Ýëüáðóñ-16Ñ: 2,79 ìñ - ÔÌí-n-ñèãíàë, 10,7 ìñ - ÀÔÌí-N-ñèãíàë;

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà
Ïðèåì ïðåàìáóëû

Ïðåàìáóëà (33,3 ìñ) 

 èíôîðìàöèîííàÿ ïîñûëêà 
íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà (20 áèò) (<=33 ìñ)

Äèàãðàììà ðàáîòû óïðàâëÿþùåãî óñòðîéñòâà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

Äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà ñåðâèñíîãî êàíàëà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

âðåìÿ ðàñ÷åòà äëèòåëüíîñòè 
êàíàëüíîãî ñèìâîëà

Èíôîðìàöèîííîå ñîîáùåíèå 106,6 ìñ

 ðàñ÷åò ïåðåõîäíîé
õàðàêòåðèñòèêè (0,52 ìñ) íàñòðîéêà ïàðàìåòðîâ (0,5 ìñ) 

âðåìÿ ðàñïðîñòðàíåíèå â ëèíèè ñâÿçè 
(5,7 - 10,2 ìñ)

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà è âû÷èñëèòåëÿ ðàçðåøàþùåãî âðåìåíè

Ïðèåì íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà

Ïåðåäà÷à ñòàôôèíãîâûõ áèòîâ, òðåíèðóþùåé 
ïîñëåäîâàòåëüíîñòè, ñ ó÷¸òîì èõ
ðàñïðîòðàíåíèÿ â êàíàëå

Óêîðî÷åííàÿ ïðåàìáóëà (5,41 ìñ)

2x(5,7 - 10,2) ìñ + 16,65ìñ + 0,52 ìñ +0,5 ìñ= 29,07 ìñ - 38,07 ìñ

t

t

t

t

 
Рис. 5.23. Диаграмма работы фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ. Тип алгоритма – на базе аналитического метода. 
Цикл инициализации передачи: неполный, с проверкой на изменение канала с помощью укороченной преамбулы. 

Изменение ИХ канала: не превышают заданную величину. 
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Ïðèåì ïðåàìáóëû

Ïðåàìáóëà (33,3 ìñ) 

 èíôîðìàöèîííàÿ ïîñûëêà 
íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà (20 áèò) (<=33 ìñ)

Äèàãðàììà ðàáîòû óïðàâëÿþùåãî óñòðîéñòâà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

Äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà ñåðâèñíîãî êàíàëà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

âðåìÿ ðàñ÷åòà äëèòåëüíîñòè 
êàíàëüíîãî ñèìâîëà

Èíôîðìàöèîííîå ñîîáùåíèå 106,6 ìñ

 ðàñ÷åò ïåðåõîäíîé
õàðàêòåðèñòèêè (0,52 ìñ) íàñòðîéêà ïàðàìåòðîâ (0,5 ìñ) 

âðåìÿ ðàñïðîñòðàíåíèå â ëèíèè ñâÿçè 
(5,7 - 10,2 ìñ)

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà è âû÷èñëèòåëÿ ðàçðåøàþùåãî âðåìåíè

Ïðèåì íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà

Ïåðåäà÷à ñòàôôèíãîâûõ áèòîâ, òðåíèðóþùåé 
ïîñëåäîâàòåëüíîñòè, ñ ó÷¸òîì èõ
ðàñïðîòðàíåíèÿ â êàíàëå

Óêîðî÷åííàÿ ïðåàìáóëà (5,41 ìñ)

t

t

t

t

ñåðâèñíàÿ ïîñûëêà (20 áèò, 16,65 ìñ)
äëÿ èíèöèàëèçàöèè ïîëíîé íàñòðîéêè 

èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà

2x(5,7 - 10,2) ìñ + 16,65ìñ + 0,52 ìñ +2*0,5 ìñ= 29,07 ìñ - 38,07 ìñ

 
Рис. 5.24. Диаграмма работы фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ. Тип алгоритма – на базе аналитического метода. 
Цикл инициализации передачи: неполный, с проверкой на изменение канала с помощью укороченной преамбулы. 

Изменение ИХ канала: присутствует.  

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà è âû÷èñëèòåëÿ ðàçðåøàþùåãî âðåìåíè

Âðåìÿ âû÷èñëåíèÿ äëèòåëüíîñòè ñèìâîëà íà 4õ ïðîöåññîðíîé 
óíèâåðñàëüíîé ïëàòôîðìå íà áàçå Ýëüáðóñ-16Ñ: ÀÑÕ - 115,5 ìñ

Âðåìåííàÿ äèàãðàììà èíôîðìàöèîííîãî êàíàëà
Ïðèåì ïðåàìáóëû

Ïðåàìáóëà (33,3 ìñ) 

âðåìÿ ðàñïðîñòðàíåíèå â ëèíèè ñâÿçè
(5,7 - 10,2 ìñ)

èíôîðìàöèîííàÿ ïîñûëêà
íàñòðîåê ïåðåäàò÷èêà (20 áèò) (<=33 ìñ)

Ïåðåäà÷à ñòàôôèíãîâûõ áèòîâ, òðåíèðóþùåé 
ïîñëåäîâàòåëüíîñòè, ñ ó÷¸òîì èõ

ðàñïðîòðàíåíèÿ â êàíàëå

Äèàãðàììà ðàáîòû óïðàâëÿþùåãî óñòðîéñòâà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

Äèàãðàììà ðàáîòû ïðèåìíèêà ñåðâèñíîãî êàíàëà íà ïåðåäàþùåé ñòîðîíå

 íàñòðîéêà ïàðàìåòðîâ (0,5 ìñ)

Âðåìÿ ðàñ÷åòà äëèòåëüíîñòè
êàíàëüíîãî ñèìâîëà

ðàñ÷åò ïåðåõîäíîé
õàðàêòåðèñòèêè (0,52 ìñ)

t

t

t

t

Èíôîðìàöèîííàÿ ïîñûëêà 84,48 ìñ

 
Рис. 5.25. Диаграмма работы фазовой РСПИ ППИ, использующей ТРВ, при передачи информации. Тип алгоритма 

– на базе численного метода. Цикл инициализации передачи: полный 
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5.3.2 Оценка основных характеристик разработанной РСПИ ППИ на базе 

теории разрешающего времени для ионосферного декаметрового 3кГц ЧСКС 

при использовании ФМн-4-сигнала [145] 

Определение реальных возможностей ТРВ по повышению пропускной 

способности РСПИ ППИ в информационном ЧСКС при наличии МСИ будем 

производить посредствам сравнения получаемых результатов на её основе, со 

значениями, регламентированными стандартом связи STANAG  4539, который 

является приложением C (Appendix С) стандарта MIL-STD-188-110D.  

Причины выбора данного стандарта, обусловлены тем, что он является 

наиболее требовательным, как по уровню внеполосных излучений, так и по другим 

характеристиками, предъявляемым к системе связи. При сравнении в качестве 

сигнала будем использовать ФМн-4-сигнал (QPSK), которой обеспечивает 

наиболее часто используемый режим передачи информации по КВ-каналам, что 

следует из анализа работ [16,71,149]. А в качестве режима работы – 

высокоскоростной режим, параметры которого отражены в табл. 5.10, период 

перемежения во времени составляет 0,36 с. Выбор данных параметров обусловлен 

тем, что позволяет оценить в большей степени работу демодулятора и решающего 

устройства, сводя к минимуму влияние временного перемежения и 

помехоустойчивого кодирования на помехоустойчивость системы, тем самым 

обеспечивая корректность сравнительного анализа. 

 

Таблица 5.10 Основные параметры скорости передачи 
для ФМн-4-сигнала согласно стандарта STANAG 4539 [394] 

Тип сигнала 
Скорость кодирования 
информационного 

сообщения [394, c. B-15] 
Пропускная способность, бит/с 

QPSK 
(ФМн-4-
сигнал) 

3/4 3200 
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В качестве параметров, которые подлежат сравнению, являются: 1) оценка 

пропускной способности (информационной скорости у стандарта STANAG  4539); 

2) оценка помехоустойчивости в форме зависимости вероятности ошибки на бит 

решающего устройства при воздействии аддитивного белого шума на входе его 

входе [394]. 

При сравнении характеристик результатов, достигаемых в рамках STANAG 

4539 (приложение С стандарта MIL- STD - 188-110D) и ТРВ, были использованы 

следующие условия сравнения1: 

1) Оценка производительности модема должна производится на ЦЧ ЧСКС, то есть 

в отсутствии расстройки по частоте, обусловленной смещением частоты из-за 

эффекта Доплера2. 

2) Занимаемая полоса частот сигналом по уровню - 20 дБ на выходе передатчика не 

должна превосходить значение в 3200 Гц (±1600 Гц относительно ЦЧ [394, c. B-3]). 

3) Полоса пропускания приемника составляет 2700 Гц по уровню -3 дБ. 

4) В полосе пропускания приемника неравномерность АЧХ не должна превышать 

уровня ±2дБ относительного номинального значения на ЦЧ канала, а у передатчика 

– не более ±3дБ. 

5) Нестабильность восстановления несущей не должна превосходить 0,018 Гц, что 

можно обеспечить за счёт использования процедур синхронизации по преамбуле 

перед передачей информационного блока данных и применения малогабаритных 

рубидиевых стандартов частоты, у которых нестабильность частоты может 

достигать до 4×10-12/сут3. 

6) В силу высоких требований к временной точности формирования канальных 

символов (нестабильность не должна превышать 10 ppm4 от длительности символа, 

согласно MIL- STD - 188-110D) и использования систем символьной 

 
1 Следуют из анализа стандартов STANAG 4539 и MIL- STD - 188-110D 
2 Следует анализа раздела 2, Annex C, представленного на странице C-2 стандарта  STANAG 4539 
3 https://morion.com.ru/files/rubidium-generators/5_file-ru.pdf?1686915432 
4 1 PPM (parts per million)  от величины A (с англ.) – соответствует  0.0001% от величины A 
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синхронизации, в том числе компенсирующих эффект Доплера, эффект 

воздействия от данной нестабильности не учитывался. 

7) При сравнительной оценке пропускной способности, достигаемой в рамках 

ТРВ и информационной скорости передачи, учитывается только промежуток 

времени передачи информационного кадра (106,6 мс), поскольку именно этим 

промежутком определяется информационная скорость в рамках стандарта 

STANAG 45391.  

8) Требуемое С/Ш в рамках результатов, представленных в стандарте STANAG 

4539, должно быть увеличено на 2 дБ при учёте влияние радиотракта и аппаратных 

нестабильностей РСПИ ППИ. 

9) Канал должен иметь малую задержку между лучами (выбрано значение 185 мкс) 

и доплеровский расширение спектра 0,5 Гц. Данный выбор обусловлен тем, что при 

данных параметрах канала и выбранного режима передачи у модема стандарта 

STANAG 4539 наблюдается возрастание требований по соотношению 

С/Ш  =  23,6  дБ (см. рис.5.26).  

С учётом результатов работы [12], таким параметрам соответствует 

ионосферный канал2, который с точки зрения структурно-физического подхода 

имеет следующие характеристики: 1) среднеширотная трасса протяженностью 

1000 км, полуденные часы периода равноденствия (март), максимальная солнечная 

активность; 2) параметры среднемасштабных волновых возмущений (ВВ) — 

типичных для этих условий [12]: амплитуда – 5%, длина волны ВВ – 150 км, период 

20 мин; 3) рабочая частота 0.8 от максимальной применимой частоты радиосвязи 

(МПЧ)3, которая близка к оптимальной по минимальному количеству лучей. С 

точки зрения фенологического подхода, учитывая работу [12], данный 

ионосферный канал можно охарактеризовать следующим образом: односкачковая 

трасса, с отражением от E и F слоя (двухлучевое распространение), мощности 

лучей приблизительно имеют одинаковую мощность, разделение обыкновенной и 

 
1 Следует из анализа стандарта STANAG 4539 
2 АЧХ данного канала в полосе 100 кГц представлена на рис. 1.9 
3 Данное условие обеспечивает значение числа лучей близкое к оптимальному 
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необыкновенной магнитоионной составляющей у каждого из лучей отсутствует; 

задержка между лучами 185  мкс. Полоса пропускания парциального канала в 

большинстве случаев составляет от 2,7 до 3 кГц по уровню – 3 дБ относительно 

значения на его ЦЧ (см. рис. 1.9), а АЧХ парциального канала обладает высокой 

степени симметрии относительно ЦЧ в полосе пропускания.  

 

 

Рис. 5.26. Предельные характеристики РСПИ ППИ, удовлетворяющей стандарту 
STANAG 4539, когда в качестве сигнала используется QPSK (ФМн-4-сигнал) при 
реализации информационной скорости 3200 бит/с и скорости сверточного кода  ¾  

при BER = 10-3. Вертикальная линия задержка между лучами 185 мкс. 

 

Для рассматриваемого случая КЧХ составного ЧСКС парциального 3кГц 

была задана с помощью полосового фильтра (ПФ) 2-й типа при β  =  5,025 (АЧХ 

ПФ представлена на рис. 5.27, полоса пропускания по уровню -3 дБ – 2700 Гц, а 

избирательность по соседнему каналу не менее 31,9 дБ. А спектр сигнала на выходе 

данного ЧСКС представлен на рис. 5.28.  
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10) При получении оценок для РСПИ ППИ на базе ТРВ использовалось ПО [235] 

и следующие параметры: пороговое значение амплитуды принимаемого сигнала 

Mпор  = 0,6464; величина приведенной допустимой погрешности 

0 доп ш 0,23     , временное перемежение данных при формировании 

информационных блоков данных отсутствовало, использовался только код Грея.  

11) Тип флуктуационного шума – аддитивный белый гауссовский шум. 

Результаты оценки пропускной способности РСПИ ППИ на базе ТРВ в 

информационном ЧСКС имеют следующие значения: оценка пропускной 

способности С = 4024,3 бит/с (удельная пропускной способность Суд=1,4905 

бит/Гц*с, длительность канального символа 0,497 мс) (см. рис.5.29).  

 

 

Рисунок 5.29. К оценке пропускной способности РСПИ ППИ для 
рассматриваемого ЧСКС при использовании ФМн-4-сигнала  

 

Выигрыш по пропускной способности за счёт использования ТРВ по 

отношению к стандарту STANAG 4539 составляет 25,8% и обусловлен отсутствием 

помехоустойчивого кодирования. Благодаря кодированию, применяемому в 
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STANAG 4539, «эффективная» длительность канального символа, 

соответствующая информационной скорости 3200 бит/с, увеличивается по 

сравнению с исходным значением и определяется следующим образом 

1 1
инф

c c
м

32
с

00 бит/с
0,4167 мс

2 * 24  
0,6251 

00 б д
м

оb

V

k V
 

            
  

. 

Здесь с – длительность канального символа, соответствующая скорости модуляции 

Vм (в рамках STANAG 4539 равна 2400 бод); Vинф – информационная скорость 

передачи; kb=2. 

Оценки влияния ошибок измерений импульсной характеристики ЧСКС на 

пропускную способность канала представлены в таблице 5.11. Они были получены 

путем совместного использования ПО [235] и следующего соотношения 

 
   

 

ср ист

ист

100%
K j K j

K j
K j

S S

S
 





   , где   срK jS   и  истK jS  – площади под кривыми, 

определяющие АЧХ для сравниваемой импульсной характеристики и её истинным 

значением, соответственно.  

 

Табл. 5.11 Оценка влияния погрешности оценки импульсной характеристики на 

пропускную способность 

 K j ,% 
Относительное изменение пропускной 

способности, % 

0,93 –1,38 

1,23 – 0,5 

1,54 –0,96 

 

Для оценки помехоустойчивости разработаем новый метод, по её оценке. 

При этом будем учитывать особенности рассматриваемых в данной 

диссертационной работе (см. табл 1.3) ионосферных декаметровых ЧСКС, 

указанных в данном разделе и в разделе 1.3.3, а именно: 

1) Тип флуктуационного шума – аддитивный белый гауссовский шум. 
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2) Вариация уровня сигнала, обусловленная медленными замираниями в канале, на 

входе решающего устройства полагается, что отсутствует. Такое допущение 

обусловлено тем, что перед передачей каждого информационного блока 

происходит настройка автоматической регулировки усиления на основании 

анализа преамбулы или тренирующей последовательности (стаффинговые биты), а 

сама настройка в худшем случае происходит каждые 300 мс, то есть не реже, чем 

период квазистационарности канала (свойства канала в данной период приведены 

в разделе 1.3.3). 

3) В силу того, что доплеровское расширение спектра не превосходит 0,5 Гц, его 

воздействие можно рассматривать как постоянный фазовый сдвиг, который не 

влияет на динамическую составляющую переходного процесса, в течение передачи 

канального символа. При этом набег фазы, обусловленный доплеровским 

расширением спектра, эквивалентен изменению начального фазового сдвига, 

относительно оптимального значения.  

С учётом вышеизложенного выражение, позволяющее определить 

наихудшую помехоустойчивость фазовой РСПИ ППИ на базе ТРВ, при 

использовании медленной автоматической регулировки усиления, которая не 

изменяет свои параметры в течении 300 мс, без использования помехоустойчивого 

кодирования, можно получить, учитывая вышеизложенные особенности и 

результаты работ [75,5], а также то, что требуемое отношение С/Ш имеет такой 

уровень, при котором допускается только единичная ошибка, что достигается за 

счёт использования кода Грея.  

Отсутствие учёта помехоустойчивого кодирования обусловлено тем, что, во-

первых, оно достаточно сильно влияет на помехоустойчивость системы в целом, а 

во-вторых, существующие методы кодирования не являются адаптивными к 

динамическим частотно-селективным свойствам канала связи [271], что требует 

ТРВ, поэтому целесообразно оценивать именно «чистую» помехоустойчивость, 

которая позволит разработчику сформировать требования к применяемому 

помехоустойчивому кодированию.  
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С учётом вышеуказанного оценка помехоустойчивости при использовании 

ФМн-n-сигнала в этом случае с учётом работ [75,5] может быть представлена 

следующим образом1 
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. (5.3.1) 

Здесь    2
c раз порmin 1P G t M   – минимальное значение мощности сигнала, 

обусловленная МСИ, в момент съема информации о канальном символе, 

обеспечивающая заданную вероятность ошибки на бит (BER) при работе 

решающего устройства; огр огр ошQ k
n


   ;  огр 0;1k  – коэффициент, 

характеризующий близость Qогр к значению 0,5Δφш, когда φсс = π / n для четных n и 

φсс = 0 для  нечетных n, при отсутствии дополнительных дестабилизирующих 

факторов, характеризует степень неидеальности АЦП; φош  – наибольшая ошибка 

по фазе (сумма наибольшего значения доплеровского набега фазы в течении одного 

информационного блока, состоящего из канальных символов, погрешности от 

фазового дисбаланса квадратурных составляющих в приёмнике и наибольшего 

набега фазы, обусловленный нестабильностью восстановления несущей); 

 1
п 1 bk BERС F   – коэффициент преобразования распределений параметров 

равномерного в гауссовское распределение [75], bk BERSER   – вероятность 

ошибки на канальный символ; BER – вероятность ошибки на бит; 2logbk n  – 

число бит в символе;   1 .F  – функция обратная функции распределения  

 
1 Пояснение к выводу соотношения продемонстрировано на рис. 5.30 
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Рисунок 5.30. Пояснение к выводу аналитического выражения (5.3.1) при ош 0   
на примере ФМн-4-сигнала. Тип области: а) область, в которой должен находиться 
комплексная амплитуда сигнала, искаженного МСИ, при съеме информации о 
канальном символе, для обеспечения приема информации с заданной вероятностью 
ошибки на бит (зеленый цвет); б) область доступная для воздействия аддитивного 
шума на сигнал при заданной вероятности ошибки на бит (серый цвет);  в) область, 
характеризующая неидеальность реального АЦП (красный цвет). Границы 
областей, в которых должная находится смесь сигнала и шума на комплексной 
плоскости в момент съема информации о канальном символе для обеспечения 
заданной вероятности ошибки на бит (–  .  –). Радиус, на котором лежат точки 
сигнального созвездия (–  .  –); радиус, обусловленный Mпор (–––). Элементы 
сигнального созвездия на комплексной плоскости  (•). Область, которую может 
занимать белый гауссовский шум при заданной BER и Mпор (штриховая область). 
εH (–––). 
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нормального закона с математическим ожиданием равным нулю и СКО равным 

единице. 

Зависимости оценки помехоустойчивости для РСПИ ППИ для 

рассматриваемого информационного канала связи при использовании ТРВ, 

построенные с помощью выражения (5.3.1) при Qогр = 0,499Δφш, представлены на 

рисунке 5.31.  При построении зависимостей были учтены следующие 

особенности: 1) длительность информационного кадра 106,6 мс; перед его 

передачей передаётся тренирующая последовательность, которая используется для 

настройки параметров автоматической регулировки усиления, систем символьной 

синхронизации, компенсации эффектов, обусловленных эффектом Доплера; 2) для 

компенсации набега фазы, обусловленной доплеровским расширением спектра в 

течении передачи информационного кадра, используется безтестовая оценка 

импульсной характеристики канала, за счёт процедуры, представленной в работах 

[149], для которой требуется использовать от 10 до 15 канальных символов 

информационной последовательности, и последующая оценка угла поворота осей 

комплексной плоскости с помощью процедуры, представленной в работе [163]. 

Сама процедура компенсации осуществляет поворотом осей комплексной 

плоскости вокруг начала координат при цифровой обработке сигнала; 3) 

погрешности по фазе, обусловленные дисбалансом I/Q не превосходят 0, 05 , что 

достигается за счёт метода коррекции, представленного в работе [358], а набег фазы 

равен 0,691°, обусловленный нестабильностью восстановления несущей 0,018 Гц 

на длительности 106,6 мс.  

Анализ зависимостей, представленный на рисунке 5.26, совместно с 

результатами, полученным в рамках использования ТРВ (см. рисунке 5.31), 

позволяет говорить, о том что выигрыш по помехоустойчивости при BER = 10-3 для 

данного случая будет составлять 6,09 дБ и 5,93 дБ, при коррекции поворота осей 

комплексной плоскости, обусловленных доплеровским расширением частоты в 0,5 

Гц каждые 10 или 15 канальных символов, соответственно, при условии, что 

отсутствует учёт влияния нестабильностей, вносимых подсистемами РСПИ ППИ, 
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при анализе результатов на базе STANAG 4539. При их учёте выигрыш может быть 

дополнительно увеличен на 2 дБ. 

 

 

 

Рис. 5.31. Зависимость BER от С/Ш в исследуемом ЧСКС для РСПИ ППИ на базе 
ТРВ, при использовании ФМн-4-сигнала. Доплеровское расширение спектра: 
0,1  Гц (маркер ♦); 0,5 Гц (маркер отсутствует). Компенсация набега фазы, 
обусловленной доплеровским расширением: каждые 10 канальных символов (––); 
каждые 15 канальных символов (––  ––). 

 

В данном случае выигрыш по помехоустойчивости, при использовании ТРВ 

обусловлен тем, что благодаря её применению, выбор длительности символа 

обеспечивает отсутствие съема информации в моменты времени, когда огибающая 

на выходе парциального ЧСКС достигает значений, близких к нулю или равным 

ему, обусловленных МСИ, в отличие от того, как как это происходит в стандарте 

STANAG 4539, когда эти эффекты частично компенсируются за счёт применения 

помехоустойчивого кодирования и перемежения во времени. 
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С использованием (5.3.1) были также получены зависимости, 

представленные на  рис. 5.32,  требуемого С/Ш при 3BER 10  от числа канальных 

символов, после передачи которых необходимо, произвести компенсацию набега 

фазы из-за доплеровского расширения спектра, при Qогр = 0,499Δφш  и 

нестабильности восстановления несущей – 0,018 Гц,  

 

 

Рис.5.32 Зависимость требуемого минимального С/Ш на входе решающего 
устройства при наличии гауссовского шума и ошибки измерения фазы, 
обусловленной доплеровским расширением спектра, от числа канальных символов 
в информационном блоке при BER = 10-3 без использования помехоустойчивого 
кодирования по истечению передачи которых требуется обеспечить компенсацию 
набега фазы.  Доплеровское расширение спектра: 0,1 Гц (штриховая линия); 0,5 Гц 
(сплошная линия) 

 

Дополнительный анализ зависимостей, представленных на рисунках 5.31  и 

5.31, для рассматриваемого случая, позволяет отметить  следующие особенности: 

1) В рамках использования ТРВ при компенсации доплеровского набега фазы 

каждые 15 канальных символов BER < 10-6 при С/Ш = 23,6дБ. При этом для С/Ш = 
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23,6дБ в рамках передачи пользовательских данных со скоростью 3200 бит/с при 

использовании модема стандарта STANAG 4539 (длительность перемежения – 0,36 

с), достигается BER = 10-3. Это позволяет утверждать о перспективности 

применения ТРВ для передачи информации в декаметровых узкополосных 

ионосферных каналах связи, указывая на необходимость создания новых 

перспективных методов помехоустойчивого кодирования, которые учитывают 

частотно-селективные свойства каналов связи. 

2) При значениях доплеровского расширения спектра 0,5 Гц и использования 

целевых параметров стандарта STANAG 4539 (С/Ш = 23,6 дБ и BER = 10-3) 

наибольшее число канальных символов, используемых для передачи 

пользовательских данных, после передачи которых требуется производит 

компенсацию набега фазы из-за эффекта Доплера, в рамках использования ТРВ, 

составляет 117 канальных символов. 

5.4 Метод оценки помехоустойчивости фазовой РСПИ ППИ, построенной на 

базе теории разрешающего времени и использующей АФМн-N-сигналы, в 

декаметровых среднеширотных каналах связи [145] 

В данном разделе представлен метод оценки помехоустойчивости РСПИ 

ППИ на базе разработанной теории разрешающего времени для среднеширотных 

ионосферных каналов связи (см. табл. 1.3) при тех же условиях, которые были 

использованы для получения соотношения (5.3.1).  

С учётом результатов представленных в предыдущем разделе, результатов 

работ [75,5]  зависимость С/Ш от вероятности ошибки на бит примет следующий 

вид 
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 (5.4.1) 

Здесь огр доп огр ош допQ k
n


     ; А доп огр ш ош допQ k M M       

     
1 доп огр доп А доп1 sinf ccS M Q Q         , Здесь  c cmin P d   – минимальная 

средняя мощность на входе РУ;  огр 0;1k   – определяет качество работы АЦП; 

ошM  – предельный уровень ошибок, связанный с неидеальностью работы 

подсистем РСПИ ППИ. 

5.5 Инженерные методы анализа эффективности, их программная 

реализация и результаты исследования практических возможностей 

фазовых РСПИ ППИ, построенных на базе теории разрешающего времени 

[126,127,133 –137,235,239,310,325,327] 

Для исследования эффективности фазовых РСПИ ППИ на основании 

численного метода оценки разрешающего времени разработаны:  

1) метод оценки стабильности «окон прозрачности» при наличии расстройки по 

частоте и вариации уровня ошибок измерений, вносимых приёмником. Сам 
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метод заключается в построении карт1 областей «окон прозрачности»2 и 

граничной длительности символа. Его практическая реализация представлена в 

форме программного обеспечения в среде моделирования Matlab [239]. Ряд 

результатов, полученных с его помощью, представлен на рис. 5.33 – 5.36. При 

этом все результаты и настройки программы, использованные для их получения, 

представлены в подразделе П4.1 

2) метод, позволяющий сформировать критерии к системам символьной 

синхронизации, оценить влияние КЧХ и расстройки по частоте на пропускную 

способность и конфигурацию сигнального созвездия, обеспечивает решение 

задачи оптимизации. Он построен на базе ряда дополнительных оценок 

пропускной способности и конфигураций сигнального созвездия, при которых 

они достигаются. Сами виды оценок и выражения, которые их определяют, 

приведены в приложении 4, подраздел П4.2.1, а результаты исследований, в том 

числе с развернутым анализом приведены в подразделе П4.2.2. и П4.2.3. 

Ниже в краткой форме перечисляются основные результаты по исследованию 

практических возможностей фазовых РСПИ ППИ, построенных на базе теории 

разрешающего времени, которые были получены с помощью инженерных методов 

анализа их эффективности и представленных в приложении 4:  

1.Показана стабильность по повышению скорости передачи при использовании 

окон прозрачности, поскольку возрастание предельных ошибок измерений, 

вносимых приемником, приводит к уменьшению размеров окон прозрачности для 

АФМн-N-сигнала по длительностям символа к среднему значению длительностей 

символа, при которых начинается и заканчивается ОП, а для ФМн-n-сигнала к 

длительности символа близкому к тому, при котором оно начинается; для АФМн-

N-сигнала c равным числом состояний по амплитуде и фазе обеспечивается  

 
1 В данном случае под картой понимается плоскость «безразмерная результирующая расстройка по частоте – 
безразмерная длительность символа», на которой нанесены значения разрешающего времени при заданных 
абсолютных значениях предельных ошибок измерений.  
2 Область «окон прозрачности» – замкнутая область на плоскости «безразмерная результирующая расстройка по 
частоте – безразмерная длительность символа», составленная из сечений изменяющегося «окна прозрачности», 
которое меняет свои размеры и положение на плоскости в зависимости от безразмерной расстройки по частоте при 
заданных значениях предельных ошибок измерений. 
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наибольшая протяженность окон прозрачности по длительностям символов и по 

расстройке по частоте и пропускная способность среди других сигнальных 

созвездий. 

2. Определены новые свойства для РСПИ ППИ применительно к ФМн-n-сигналам, 

которые позволяют повысить их эффективность: 

а) При увеличении по абсолютному значению расстройки по частоте изменение 

граничной длительности имеет периодический характер с наличием максимумов и 

минимумов. 

б) Возрастание как коэффициента прямоугольности передаточной характеристики 

канала, так и степени её неравномерности модуля (АЧХ канала) в полосе его 

пропускания, приводит к снижению числа дискретных состояний n, начиная с 

которого наблюдаются окна прозрачности. Дополнительной особенностью 

достижения данного эффекта за счёт повышения коэффициента прямоугольности 

заключается в образовании областей «окон прозрачности» при малых значениях 

длительности символа, что благоприятно сказывается на увеличении скорости 

передачи. 

3. Увеличение значения предельной ошибки измерения, вносимой приёмником, 

приводит к следующим особенностям поведения областей «окон прозрачности» 

при использовании ФМн-n-сигналов: 

а) наблюдается сокращение размеров тех областей «окон прозрачности», которые 

охватывают область длительностей символов при отсутствии расстройки по 

частоте и . Это достигается путем стягивания области «окон 

прозрачности» в точку на плоскости, которая по оси длительности символов 

находится ближе к длительности символа, при котором начинается окно 

прозрачности; 

б) наблюдается преобразование форм областей «окон прозрачности», которые при 

своем первом образовании на плоскости не охватывают область длительностей 

символов при отсутствии расстройки по частоте. Это преобразование проявляется 

в виде одной из следующих форм: 1) в виде слияния двух или нескольких областей 

0 0,5 
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в единое целое, в результате чего в образуемую область включается область 

длительностей символов при отсутствии расстройки по частоте; 2) в виде распада 

области на несколько изолированных друг от друга областей; 3) в виде уменьшения 

или увеличения её размеров. 

в) среди всех областей окон прозрачности наиболее стабильную форму на 

плоскости (в дальнейшем «стабильные окна») имеют те из них, которые или 

существуют при отсутствии расстройки по частоте, или те из них, которые 

наиболее близко лежат к оси безразмерной длительности символов, то есть 

существуют при малых значениях  . Необходимо отметить, что 

увеличение коэффициента прямоугольности АЧХ канала приводит к уменьшению 

значений , при которых наблюдаются «стабильные окна», что вызвано 

возрастанием уровня МСИ на выходе канала. Использование «стабильных окон 

прозрачности» в общем случае подразумевает, что . 

4. Для АФМн-N-сигнала так же, как и для ФМн-n-сигнала с увеличением 

абсолютных значений предельных ошибок измерений, вносимых приемников 

наблюдается сокращение размеров областей «окон прозрачности». 

5. Для областей «окон прозрачности» и зависимостей граничного времени от 

расстройки по частоте, полученных при конфигурациях сигнального созвездия 

АФМн-N-сигнала при , наблюдаются следующие особенности, которые 

отличают их от других конфигураций сигнальных созвездий: 

а) Форма областей «окон прозрачности» подобна форме эллипса, а занимаемая ими 

площадь на плоскости «расстройка по частоте – длительность символа» достигает 

наибольших значений по сравнению с областями для других конфигураций 

сигнального созвездия. При этом, их протяжённость по длительностям символов и 

по абсолютным значениям расстройки по частоте в общем случае, является 

наибольшей по сравнению с другими конфигурациями сигнальных созвездий.  

б) Для данной конфигурации сигнального созвездия (n = m), в общем случае, 

значения длительностей символов, при которых начинаются области «окон 

0 0,03 



 0,08;0,2 

n m
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прозрачности», принимают наименьшие значения по сравнению с другими 

конфигурациями сигнальных созвездий. 

6. Результаты полученные с помощью инженерных методов доказывают 

возможность достижения значений удельной пропускной способности в 9 бит/Гц*с 

при использовании ФМн-4-сигнала в ЧСКС с КЧХ резонасного фильтра и 

отсутствии ошибок измерений и ограничений со стороны подсистемы 

шумоподавления; а при их существенных значениях (четверть шага между 

ближайшими точками сигнального созвездия по информативным параметрам) и 

настройки на среднюю частоту ЧСКС она достигает значений: 1) значений от 2,07 

до 2,799 бит/Гц*с для ФМн-4-сигнала  при минимальной амплитуде принимаемого 

сигнала в 0,9 от её стационарного значения при изменении формы АЧХ ЧСКС 

канала от максимально гладкой в полосе пропускания до значительных (до 3 дб) 

неравномерностей в полосе пропускания; 2) для ЧСКС канал связи с АЧХ, 

удовлетворяющей АЧХ стандартного канала тональной частоты (СТКС) (рис. 5.37) 

в рамках его частотного шаблона, показана возможность достижения удельной 

пропускной способности до 5,72 бит/Гц*с (см. рис. 5.38) при использовании 

АФМн-64-сигнала и существенных значениях ошибок измерений Δ0=0,25, α0=0,25. 

 

Рис. 5.37. АЧХ фильтра 1-го типа при β = 1 (синяя линия) отцентрированная 
относительно средней частоты СТКС (1,7 кГц). Шаблон СТКС (черная линия, 

штриховка указывает с какой стороны происходит ограничение). 
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Рис. 5.38. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  
1- ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0.05 (красная 

линия). Стрелками указаны интересуемые значения удельной пропускной 
способности и числа дискретных состояний. Тип оценки удельной пропускной 
способности:  ( );  ( );  ( );  ( );  

( );  ( ). Тип оценки числа дискретных состояний:  ( );

  (  ); (  ). 

ВЫВОДЫ ПО ГЛАВЕ 5 

1. Получены оценки требуемой вычислительной производительности и среднее 

время выполнения разработанных алгоритмов (на базе аналитического и 

численных методов) на одно сигнальное созвездие при использовании 

разработанного соискателем программного обеспечения в среде Matlab/Simulink. 

Так среднее время выполнения разработанных алгоритмов на одно сигнальное 

созвездие при вычислительной производительности с вещественными числами с 

двойной точностью FP64 – 212 ГФлоп/с составляет:  
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 для алгоритмов на базе аналитических методов и использовании ФМн-n-

сигнала 39,7 мс, а при АФМн-N-сигнала –152,9 мс;  

 при использовании алгоритма на базе численного метода – 1,65 с.  

Показана возможность сокращения времени вычислений на одно сигнальное 

созвездие при использовании универсальных вычислительных платформ на базе 

отечественных процессоров общего назначения Эльбрус. При использовании 

следующих конфигураций вычислительной платформы:  

 на базе двух Эльбрус 8СВ и алгоритма на базе аналитического метода для 

ФМн-n-сигнала – до 14,79 мс; 

 на базе 4-х Эльбрус 8СВ и использовании алгоритмов на базе аналитических 

методов для ФМн-n-сигнала – до 7,48 мс, а для для АФМн-N-сигнала – 28,84 

мс;  

 на базе 4-х Эльбрус 16СВ и использовании алгоритмов на базе аналитических 

методов для ФМн-n-сигнала – до 2,7785 мс, а для для АФМн-N-сигнала – 

10,7010 мс; алгоритма на базе численного метода – 115,5  мс. 

2. Представлена общая структурная схема фазовой РСПИ ППИ, которая реализует 

новые синтезированные алгоритмы управления режимами обработки сигналов на 

базе теории разрешающего времени, разработаны алгоритмы её функционирования 

и новые способы аналогового цифрового преобразования для повышения точности 

согласования приемного тракта и устройств цифровой обработки. 

3. Разработана структурная схема фазовой РСПИ ППИ для 3 кГц ионосферного  

декаметрового парциального информационного канала связи, чьи спектральные 

характеристики удовлетворяют стандарту STANAG 4539 и MIL-STD-188-

110B/C/D, представлены временные диаграммы, которые подтверждают её 

работоспособность. Получены результаты доказывающие, факт её выигрыша по 

пропускной способности до 25,8%, а по помехоустойчивости 5,93 дБ при 

регулярной компенсации набега фазы от доплеровского расширения спектра в 

канале с задержками между лучами 185 мкс и доплеровским расширением спектра 

0,5 Гц 
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4. Разработаны методы оценки помехоустойчивости фазовых РСПИ ППИ на базе 

теории разрешающего времени, которые в том числе учитывают неидеальность 

реализации её ключевых подсистем. 

5. Разработаны инженерные методы оценки эффективности РСПИ ППИ 

построенных на базе теории разрешающего времени и их программная реализация. 

Благодаря, которым показана высокая стабильность окон прозрачности к 

расстройке по частоте и перспективность их использования в каналах связи с 

большой неравномерностью АЧХ в полосе его пропускания. 

6. Результаты полученные с помощью инженерных методов доказывают 

возможность достижения значений удельной пропускной способности в 9 бит/ 

Гц*с при использовании ФМн-4-сигнала в ЧСКС с КЧХ РФ и отсутствии ошибок 

измерений и ограничений со стороны подсистемы шумоподавления; а при их 

существенных значениях (четверть шага между ближайшими точками сигнального 

созвездия по информативным параметрам) и настройки на среднюю частоту ЧСКС 

она достигает значений от 2,07 до 2,799 бит/Гц*с для ФМн-4-сигнала  при 

минимальной амплитуде принимаемого сигнала в 0,9 от её стационарного значения 

при изменении формы АЧХ ЧСКС канала от максимально гладкой в полосе 

пропускания до значительных (до 3 дб) неравномерностей в полосе пропускания. 

Показана возможность результаты, показывающие на возможность достижения 

удельной пропускной способности в 5,72 бит/Гц*с для АФМн-64-сигнала и 

существенных ошибка измерений Δ0=0,25, α0=0,25 при использовании АЧХ СТКС. 
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

Ниже приведены основные результаты, являющихся решением задач 

диссертационного исследования, которые доказывают решение поставленной 

научной проблемы и достижение цели диссертационного исследования: 

1. Осуществлен ретроспективный анализ по соответствующим областям теории 

приема сигналов фазовыми РСПИ ППИ в частотно-селективных каналах связи, 

методам оценки их пропускной способности и анализа переходных процессов в 

эквивалентных полосовых фильтрах, описывающих их частотно-селективные 

свойства. Его результатом  стало определение: а) класса методов приема и 

обработки сигналов ФМн-n- и АФМн-N- сигналов в ЧСКС, позволяющих повысить 

пропускную способность фазовых РСПИ ППИ в таких каналах – методы теории 

разрешающего времени; б)  определение наиболее подходящего подхода к оценке 

пропускной способности, подлежащий разработке – методы теории разрешающего 

времени; г)  сформулированы требования к разработке новых математических 

моделей в рамках создания теории разрешающего времени для фазовых РСПИ 

ППИ, функционирующих в ЧСКС при МСИ; г) определен наиболее подходящий 

метод анализа переходного процесса – метод медленно меняющихся амплитуд и 

формирование критериев его развития для определение новых общих свойств и 

явлений, позволяющих повысить пропускную способность указанного класса 

РСПИ ППИ. 

2. Cформулированы и обоснованы критерии предъявляемые к математическим 

моделям теории разрешающего времени с точки зрения их применения для 

ионосферных частотно-селективных каналов связи. 

3. Развит метод медленно меняющихся амплитуд, позволяющий определить 

новые общие свойства и явления для узкополосных линейных систем, 

необходимых для повышения пропускной способности, благодаря учёту: 

а) изменения скачка фазы в широком диапазоне значений и мгновенной фазы 
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выходного процесса по четвертям комплексной плоскости; б) постоянного 

фазового сдвига узкополосной линейной системы. С его помощью выявлены новые 

физические и системные свойства и явления, которые позволяют повысить 

удельную пропускную способность фазовых РСПИ ППИ, работающих в ЧСКС при 

МСИ. Наиболее важные из которых являются: а) время наибольшего установления 

фазы достигается при скачке фазы близком к േ90°, степень близости определяется 

значением ошибки установления; б) при наличии затухающих колебаний в 

процессе установления, можно рассчитывать на увеличение скорости передачи, 

если моменты времени достижения стационарного значения не сильно отличаются 

в процессе передачи символов информационной последовательности. 

4. Создана теория разрешающего времени (ТРВ) для фазовых РСПИ ППИ для 

повышения их эффективности. Данная теория обосновывает и реализует новые 

методы обработки управления режимами работы фазовыми РСПИ ППИ в ЧСКС с 

МСИ. В её рамках были созданы следующие составляющие: а) новые 

математические модели ЧСКС на базе системного параметра разрешающего 

времени, учитывающие: расстройку по частоте, вызванную движением среды 

распространения и/или неточностью настройки частоты передатчика, ошибки 

измерений и влияния пороговой подсистемы шумоподавления для ФМн-n-сигнала 

(ограничение по наименьшей амплитуде принимаемого сигнал в момент съема 

информации о канальном символе), ошибки восстановления начальной фазы 

несущего колебания и правила его компенсации, учёта влияния набега фазы из 

малого доплеровского расширения спектра, ошибки измерений или ошибки, 

обусловленные гауссовским флуктуационным шумом; б) новый подход к оценке 

пропускной способности фазовых РСПИ ППИ в ЧСКС на базе нового системного 

параметра – разрешающее время; в)  получена оценка потенциальной пропускной 

способности в замкнутой форме для ЧСКС с КЧХ резонансного фильтра; г) 

разработаны высокоскоростные и высокоточные методы оценки разрешающего 

времени и пропускной способности для создаваемых моделей и алгоритмы их 

реализации реального-масштаба времени. Это подтверждено результатами 
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численного моделирования на универсальной вычислительной платформе с 

производительностью FP64 – 212 ГФлопс/с (среднее время выполнения 

разработанных алгоритмов на одну конфигурацию сигнального созвездия для 

алгоритма на базе аналитического метода  для ФМн-n-сигнала – 39,7  мс, а для  

АФМн-N-сигнала –152,9 мс, а для алгоритма на базе численного метода – 1,65 с. 

Созданы методы оценки помехоустойчивости таких РСПИ ППИ.   

5. Созданы методы оценки помехоустойчивости для РСПИ ППИ на базе ТРВ 

для среднеширотных ионосферных декаметровых каналов связи, в том числе 

которые учитывают дестабилизирующие факторы обусловленные работой 

подсистем РСПИ. 

6. Разработана обобщенная структурная схема фазовых РСПИ ППИ, 

реализующая управление режимами работы на базе синтезированных алгоритмов, 

благодаря которым реализуются новые методы обработки сигналов.  

Разработана функциональная схема фазовой РСПИ ППИ для парциального 3 

кГц декаметрового ионосферного ЧСКС и временные диаграммы её 

функционирования, доказывающие её практическую реализуемость при её 

построении на базе отечественной универсальной вычислительной платформе 

Эльбрус, благодаря которой показана возможность снижения среднего время 

выполнения разработанных алгоритмов на одну конфигурацию сигнального 

созвездия за счёт применения универсальных вычислительных платформ 

отечественного производства на базе процессоров Эльбрус до значений – 2,7785 мс 

и 10,7010 мс при использовании ФМн-n-сигнала и АФМн-N-сигнала, 

соответственно, и алгоритма на базе аналитического метода; при использовании 

алгоритма на базе численного метода до 115,5 мс. Получены результаты 

доказывающие, факт её выигрыша по пропускной способности на 25,8%, а по 

помехоустойчивости 5,93 дБ в канале с задержкой между лучами 185 мкс и 

доплеровским расширением спектра 0,5 Гц на среднеширотной трассе при 

использовании ФМн-4-сигнала, как наиболее часто используемого сигнала в КВ-



422 

 

связи, по отношению к результатам достигаемым в STANAG 4539 при 

использовании данного типа сигнала и скорости передачи 3200 бит/с. 

7. Созданы инженерные методы анализа для фазовых РСПИ ППИ, благодаря 

которым исследована их эффективность. Благодаря их использованию показана 

возможность повышения пропускной способности за счёт ОП в среднем в 1,2…1,9 

раза по отношению к случаю, когда ОП не используются при заданной 

конфигурации CC, что характерно для ЧСКС с большой неравномерностью в 

полосе пропускания. Результаты полученные с помощью инженерных методов 

доказывают возможность достижения значений удельной пропускной способности 

в 9 бит/ Гц*с при использовании ФМн-4-сигнала в ЧСКС с КЧХ РФ и отсутствии 

ошибок измерений и ограничений со стороны подсистемы шумоподавления; а при 

их существенных значениях (четверть шага между ближайшими точками 

сигнального созвездия по информативным параметрам) и настройки на среднюю 

частоту ЧСКС она достигает значений: 1) значений от 2,07 до 2,799 бит/Гц*с для 

ФМн-4-сигнала  при минимальной амплитуде принимаемого сигнала в 0,9 от её 

стационарного значения при изменении формы АЧХ ЧСКС канала от максимально 

гладкой в полосе пропускания до значительных (до 3 дб) неравномерностей в 

полосе пропускания; 2) для ЧСКС канал связи с АЧХ, удовлетворяющей АЧХ 

СТКС, показано возможность достижения удельной пропускной способности 5,72 

бит/Гц*с при значительных ошибках измерений. 

8. В качестве рекомендаций по использованию полученных результатов можно 

предложить следующие: 1) разработать новые протоколы передачи для передачи 

сервисной информации, минимизирующие временные задержки между 

формированием информационного кадра и процессом передачи информации; 2) 

синтезировать новые помехоустойчивые коды, учитывающие частотно-

селективные свойства канала на базе ТРВ. Дальнейшее развитие ТРВ 

целесообразно проводить в следующих направления: 1) в области учёта 

внутрисистемных помех; 2) в области дальнейшего снижений вычислительной 

сложности алгоритмов, в т.ч. до линейной вычислительной сложности. 
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СПИСОК СОКРАЩЕНИЙ И УСЛОВНЫХ ОБОЗНАЧЕНИЙ 

 
АНК – алгоритма наименьших квадратов  

АК – алгоритм Калмана 

АИМ-сигналы – сигналы с амплитудно-импульсной модуляцией 

АКН – алгоритма Кловского-Николаева 

АСН – алгоритма сведения к нулю 

АЧХ – амплитудно-частотная характеристика 

ДЭ – дробный эквалайзер 

ИХ – импульсная характеристика 

КАМ- сигналы – квадратурно амплитудно-модулированные сигналы 

КИХ-фильтр – фильтр с конечно импульсной характеристикой  

КЧХ – комплексная частотная характеристика 

ЛИС – линейная избирательная система 

ЛЭ – линейный эквалайзер  

МАВ-декодирования – декодирования по правилу максимума апостериорной 
вероятности 

МНК – метод наименьших квадратов  

МСИ – межсимвольные искажения 

РФ – одиночный колебательный контур 

ОСР – обратная связь по решению 

ПРД – передатчик 

ПРМ – приемник 

ПФ – полосовой фильтр 

ПЦППР – алгоритма приема в целом с поэлементным принятием решения 

РАНК – рекуррентный алгоритм наименьших квадратов  
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РКМ – решётчатой кодовой модуляцией  

РСПИ  – радиотехнических систем передачи информации 

РУ – решающее устройство 

РЭ – решетчатые эквалайзеры  

СКО – среднеквадратическая ошибка 

СТКС – стандартный тональный канал связи  

ТРКМ – турбо-решетчатая кодовая модуляция 

ФНЧ – фильтр нижних частот 

ФЧХ – фазочастотная характеристка  

ЭНВП – эквалайзер с нулевыми взаимными помехами 

ЭОСР – эквалайзеры с обратной связью по решению  

OFDM – англ. Orthogonal frequency-division multiplexing – мультиплексированием 
с ортогональным частотным разделением каналов  

 уk j  – укороченный коэффициент передачи узкополосной линейно системы 

улс – вносимый настроенной УЛС постоянный фазовый сдвиг 

 0B t  - функция установления при отсутствии расстройки по частоте 

 B t  – огибающая отклика настроенной УЛС на радиоскачок  

 A   – огибающая отклика на единичное ступенчатое воздействие  

0x t   – безразмерное время,  

0 –  половина результирующей полосы пропускания.  

tпер – время перехода между четвертями комплексной плоскости (в третьей главе 

время перехода между второй и третьей четвертями комплексной плоскости) 

перi
t – время i-го перехода между второй и третьей четвертями комплексной 

плоскости 
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минHt  – время достижение огибающей переходного процесса своего наименьшего 

значения Нмин, вызванного скачком информативных параметров гармонического 

колебания 

Нмин – наименьшее значение огибающей, вызванное скачком информативных 

параметров гармонического колебания 

ω0  – средняя частота УЛС 

2 – скачок фазы 

( )t  – мгновенная фаза переходного процесса 

( )H t  – огибающая переходного процесса отклика  

 ( )H t H t     − физическая огибающая переходного процесса (раздел 2.4 и 2.5) 

при положительной и отрицательной расстройках по частоте ±Δω 

   argt H t     – мгновенная фаза. (раздел 2.4 и 2.5) 

0 ( )H t
  - нормированная комплексная огибающая переходного процесса при 

положительной и отрицательной расстройках по частоте ±Δω.  

пост  – постоянный  фазовый сдвиг 

    – фазовый сдвиг, вносимый УЛС при расстройке по частоте  

относительно улс . (в главе 2, раздел 2.4 и раздел 2.5) 

 0 ,B j t  - функция установления при наличии расстройки по частоте   

0     - безразмерная расстройка;  

l – число символов в информационной последовательности 

с  – длительность информационного символа 

сс  – постоянный фазовый сдвиг сигнального созвездия  

r  – начальная фаза r-ого радиоимпульса 

ψk  – значение k-ой начальной фазы сигнального созвездия 

1(t) – функция Хэвисайда 
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 .  – операция округления к ближайшему целому;  

 sgn  .  – функция знака;  

ш  –  шаг между соседними значениями начальных фаз сигнального созвездия.  

q  – скачок фазы, вызванный передачей q-го символа 

  – расстройка по частоте относительно 0ω . 

 0 0k j    
  – результирующий комплексный коэффициент передачи ЛИС на 

частоте 0    

 комH t  – огибающая ФМн-n- или АФМн-N-сигнала, подлежащая измерению после 

компенсации статических изменений, вносимых ЛИС 

 комψ t  – мгновенная фаза ФМн-n- или АФМн-N-сигнала, подлежащая измерению 

после компенсации статических изменений, вносимых ЛИС 

 изм H t  –– измеренное значение огибающей АФМн-N-сигнала 

 измψ t  – измеренное значение мгновенной фазы  ФМн-n- или АФМн-N-сигнала 

 X t  – стационарный случайный процесс, соответствующий ошибкам измерений 

мгновенной фазы 

 Y t  – стационарный случайный процесс, соответствующий ошибкам измерений 

огибающей  

  – абсолютное значение предельной ошибки измерения мгновенной фазы, 

вносимой приемником 

H  – абсолютное значение предельной ошибки измерения огибающей , вносимой 

приемником 

  – приведенное значение ошибки измерения мгновенной фазы, вносимой 

приемником 

H  – приведенное значение ошибки измерения огибающей, вносимой приемником 

порM  – пороговое значение амплитуды принимаемого радиосигнала, используемое 

пороговой подсистемой шумоподавления  
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 вос сψ d  – восстановленное значение d символа по фазе 

огрQ  – предельное значение, на которое может отличаться измеренная мгновенная 

фаза измψ  и начальная фаза передаваемого d -ого символа, при котором 

обеспечивается корректное восстановление каждого символа первичного сигнала.  

АQ  – предельное значение, на которое может отличаться  изм H t  и амплитуда 

передаваемого d -ого символа, при котором обеспечивается корректное 

восстановление каждого символа передаваемой последовательности 

 уст сd   – ошибка установления по фазе на выходе ЛИС d-ого символа  

 уст сd   – ошибка установления по огибающей на выходе ЛИС d-ого символа  

доп  – допустимая ошибка установления по фазе  

доп  – допустимой ошибки установления по амплитуде 

Ф.разT  – разрешающим временем по фазе  

фS  – общее число «окон прозрачности» по фазе 

ф.н.окt

– длительность символа, при котором начинается заканчивается  -ое «окно 

прозрачности» по фазе 

ф.к.окt

 – длительность символа, при котором заканчивается  -ое «окно 

прозрачности» по фазе 

ф.грt – граничная длительность символа по фазе 

  . U


 – проколотая окрестность  -окрестность. 

эфd  – эффективный фазовый скачок для d-ого символа  

нест  – наибольшая нестабильность начальной фазы  

ог.разT  – разрешающим временем по огибающей  

огS  – общее число «окон прозрачности» по огибающей, вызванных работой 

пороговой подсистемой шумоподавления.  
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п
ог.н.окi

t – длительность символа, при которой начинается пi -ое «окно прозрачности», 

вызванное работой пороговой подсистемой шумоподавления 

п
ог.к.ок

i
t  – длительность символа, при которой заканчивается начинается пi -ое «окно 

прозрачности», вызванное работой пороговой подсистемой шумоподавления 

ог.грt  – граничная длительность символа по огибающей, обусловленная работой 

пороговой подсистемой шумоподавления 

разt  – разрешающее время  

ФМS  –  число «окон прозрачности» для мгновенной фазы с учётом 

функционирования пороговой подсистемы шумоподавления 

н.окk
  – длительность символа, при которых начинается k -ое «окно прозрачности»;  

к.окk
  – длительности символа, при которых заканчивается k -ое «окно 

прозрачности»;  

ф.гр  – граничная длительность символа по фазе с учётом функционирования 

пороговой подсистемы шумоподавления 

n – число дискретных состояний по фазе в сигнальном созвездии 

m – число дискретных состояний по амплитуде в сигнальном созвездии 

rM  – амплитуда радиоимпульса r-ого радиоимпульса 

шM  – шаг между соседними значениями амплитуд сигнального созвездия 

ссM – начальный сдвиг по амплитуде сигнального созвездия 

cc p
M  – p-ая амплитуда сигнального созвездия 

 Z t  – комплексная огибающая ФМн-n-сигнала на выходе ЛИС 

 Z t  – комплексная огибающая АФМн-N-сигнала на выходе ЛИС 

ФМнT  – допустимые длительности символов, обеспечивающие корректное 

восстановление символов информационной последовательности в условиях МСИ 
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и работы пороговой подсистемы шумоподавления при использовании ФМн-n-

сигнала. 

АФT  – допустимые длительности символов, обеспечивающие корректное 

восстановление символов информационной последовательности в условиях МСИ 

при использовании АФМн-N-сигнала. 

АФ.н.окv
 –  длительность символов, при которых начинается v -ое «окно 

прозрачности», соответственно, общее для мгновенной фазы и огибающей 

АФ.к.окv
  – длительность символов, при которых заканчивается v -ое «окно 

прозрачности», соответственно, общее для мгновенной фазы и огибающей 

АФ.гр  – граничная длительность символа, общая для огибающей и мгновенной 

фазы,  

АФS  – число «окон прозрачности», общего для амплитуды и мгновенной  фазы 

АФМн-N-сигнала 

о
О.н.окi

t – длительность символа, при которой начинается оi -ое «окно прозрачности» 

для огибающей АФМн-N-сигнала 

о
О.к.окi

t  – длительность символа, при которой заканчивается оi -ое «окно 

прозрачности» для огибающей АФМн-N-сигнала 

ф
Ф.н.окi

t – длительность символа, при которой начинается фi -ое «окно прозрачности» 

для мгновенной фазы АФМн-N-сигнала 

 
ф

Ф.к.окi
t  – длительность символа, при которой заканчивается фi -ое «окно 

прозрачности» для мгновенной фазы АФМн-N-сигнала 

О.грt  – граничная длительность символа для огибающей АФМн-N-сигнала 

Ф.грt  – граничная длительность символа для мгновенной фазы АФМн-N-сигнала  

АN  –  число «окон прозрачности» для огибающей  

ФN  –  число «окон прозрачности» мгновенной фазы 

Оразt  – разрешающее время по огибающей АФМн-N-сигнала 
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Фразt – разрешающее время по фазе АФМн-N-сигнала  

доп  – допустимая ошибки установления по амплитуде  

б.окС  – оценка пропускной способности без использования окон прозрачности;  

'
kС , '

vС  – оценки верхней границы пропускной способности для k-го и v  - го окна 

прозрачности при использовании ФМн-n- и АФМн-N-сигнала, соответственно;   

kС , vС  – оценки нижней границы пропускной способности для k-го и v  - го окна 

прозрачности при использовании ФМн-n- и АФМн-N-сигнала, соответственно. 

б.окС  – оценка пропускной способности без использования окон прозрачности;  

'
kС  – оценка верхней границы пропускной способности для k-го окна прозрачности  

kС  – оценки нижней границы пропускной способности для k-го окна прозрачности  

потС – потенциальная пропускная способность  

0  – приведенная допустимая ошибка установления по фазе 

0 – приведенная допустимая ошибка установления по амплитуде 

 – операция округления в большую сторону.  

 – W-функция Ламберта с выбором ветви -1 

   1
, 1,

n

k kk
i i k n
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ПРИЛОЖЕНИЕ 1. ДОПОЛНИТЕЛЬНЫЕ МЕРЫ ПО ОПТИМИЗАЦИИ 

АНАЛИТИЧЕСКИХ МЕТОДОВ ОЦЕНКИ ПРОПУСКНОЙ 

СПОСОБНОСТИ [140]  
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 Для дополнительного снижения вычислительной сложности аналитических 

методов рассмотрим i-е уравнение из набора для фазы, определяемое, как 

  0 уст р

2
tg tg dT

n


   , (П1.1) 

и для амплитуды, определяемое следующим соотношением  
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где для ФМн-n-cигнала          2 2

уст р , р р , рtg d i d d idT P T B T P T      , а для 

АФМн-N-сигнала           2 2
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  , если ищутся решения по фазе 

(см. (П1.1))  
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  , если ищутся решения 

по амплитуде (см. (П1.2)). 

Для АФМн-N-сигнала каждое   1 11, 2 2 1d di    -е уравнение из набора 

определяется конкретными значениями параметров ,v is  и ,ik , их значения можно 

определить, используя следующее правило, которое задано в виде двух множеств 
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А для ФМн-n-сигнала каждое 11,2di  -е уравнение из набора определяется 

конкретными значениями параметра ,v is , которые задаются следующим 

множеством 

     , 1, 2, 2, 1, 2
1; 1, 1d

i v i d i d i i iS s s s s s i v d      . (П1.7) 

Для сокращение вычислительной сложности аналитических методов оценки 

пропускной способности вместо вычисления 
1

,
1

cos
d

q i
q r

s


 

  целесообразно 

использовать ,cos q is , где ,q is  является элементом эквивалентного двоичного числа 

 1, 2, 2, 1, 2d i d i i i is s s s X      , где iX   – эквивалентное десятичное число, которое 

получено из исходного   1, 2, 2, 1, 2i d i d i i iX s s s s    с помощью преобразования  
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Здесь mod 2 –  бинарная операция «взятия остатка» от деления числа на 2. При 

этом область значений и область определения функции  i iX f X   совпадают, а 

сама функция является однозначной. В результате ,q is  можно определить из 

следующих соотношений для ФМн-n- и АФМн-N-cигнала, соответственно, 

   , , 1, 2, 2, 1, 2
1; 1, 1d i v i d i d i i iS s s s s s i v d           , (П1.10) 
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Это позволяет снизить число сложений по модулю два. 

Анализируя «свойство о комбинациях» для АФМн-N-сигнала полиномы 

 , сd iP  , с учётом их задания с использованием (П1.11), будут являться 

одинаковыми для уравнений с номерами  11;2 2 1d di    и  2 1 1 12 1;2 2 1d d di     

, а сами уравнения будут различаться благодаря значению множителя ,d ik . В 

результате объем вычислений при численном решении уравнений может быть 

снижен за счёт вычисления  , сd iP   только для номеров уравнений 2 11;2 di   и 

повторного использования полиномов  , сd iP   для номеров  11;2 2 1d di   , при 

решении уравнений с порядковыми номерами  2 1 1 12 1;2 2 1d d di      . 

Для ФМн-n-сигнала номера уравнений, являющихся новыми в наборе 

уравнений для 2d  , при определении наибольшего времени установления для d-

го символа относительно  1d  -го с учётом полученного выше результата, 

определяются множеством новd
I , которое  задается следующим образом  

 нов пов\
d dI I I ,  

где      2 2
пов 4 : 1 1 3 ;2 4 3 : 1;2 1 3d d

k kI i k k d i k k d             – номера 

повторяющихся уравнений в наборе для d-го символа относительно  1d  -го; 

 1: 1,2d
d vI i v v     – множество всех номеров уравнений для d-го символа. 

Для АФМн-N-сигнала номера уравнений, являющихся новыми в наборе 

уравнений для 2d  , при определении наибольшего времени установления для d-

го символа относительно  1d  -го, с учётом выше полученных результатов, 

определяются множеством новd
I , которое задается следующим образом 

 нов пов\
d ddI I I ,  
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где   1 1: 1,2 2 1d d
d vI i v v      . 
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Дополнительное уменьшение объема вычислений можно достичь за счёт 

использования полиномов, которые являются общими для различных реализаций 

 , сd iP   и  , сd iP  . 

Для определения общих полиномов для  , сd iP   и  , сd iP   преобразуем их, 

учитывая выражения (П1.8) – (П1.11). Так для ФМн-n-сигнала оно примет вид 
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 (П1.12) 

а для АФМн-N-сигнала будет определяться следующим образом 

            1,
2

, с 0, 1, 0 с 2 2 0 с
0

1 1, ,i
d

s

d i i d i
r

P k k B r i r i B d r







             , (П1.13) 

где     1 21 1 2 , ,, , 1 sgn 0,5i ii s s        ;    2 , 1,, sgn 0,5i ii k s     ; , 0d is  . 

Использование выражений (П1.12) и (П1.13) вместо (П1.3) и (П1.4) путем 

предварительной оценки множителей    1 11, , , 1,r r i r r i     и 

   2 21, ,r i r i    и формирования соответствующей матрицы, которая 

позволяет исключить суммирование членов полиномов, равных нулю, позволяет 

уменьшить число слагаемых от 1,2 до 1,78 раз для ФМн-n-сигнала при изменении 

d от 2 … 15 символов и от 1,1 … до 1,21 раза для АФМн-N-сигнала при изменении 

d от 2 … 7 символов. Продемонстрировано на рисунке П1.1. 
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Рисунок П1.1. Зависимости сокращения числа слагаемых в наборах уравнений от 
числа символов d  Тип сигнала: ФМн-n-сигнал (штриховая) и АФМн-N-сигнал 

(сплошная). 

 

Анализируя выражения (П1.12) и (П1.13) совместно с выражениями (П1.10) и 

(П1.11) можно прийти к выводу, что общие полиномы целесообразно задавать в 

виде двоичных масок, которые необходимо формировать, начиная со старших 

разрядов двоичной последовательности, определяющую конкретную реализацию 

 , сd iP   и  , сd iP  . При этом общим полиномом, который будет входить во все 

реализации  , сd iP   для ФМн-n-сигнала будет    1,

0 0 с1 is
Y B


    , а для АФМн-

N-сигнала в полиноме  , сd iP   –    1,

0 0, 1, 0 с1 is

i d iY k k B


     . 

Оставшиеся общие полиномы       
1 3, 0 1 с 0 3 с2 2 1b bY B d b B d b         

для ФМн-n-сигнала должны быть заданы в виде набора следующих условий 
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При этом значение наибольшего числа разрядов битовой маски1, при которой 

искомые полиномы не являются одночленами при заданном значении d, 

определяется в соответствии с выражением 

 макс 2v d  ,  

являющимся решением уравнения макс1
пол 2 2vdN  , где пол 2N  . Здесь и далее полN

– число членов в полиноме 
1 3,b bY . Число уравнений, содержащих 

1 3,b bY , определяется 

в соответствии с выражением 

 1 3 1 3св 1 1
1 21

ур чу реал2 2 2 2b d b db b d b bdN N N
           , (П1.14) 

здесь св – число степеней свободы; 1
чу 2dN  – общее число уравнений в наборе для 

d-го символа; 1 3 1
1

реал 2 b db b
N

   – число всех возможных реализаций двоичной маски, 

составленной из 
11 3 1 b db b     разрядов, где 

1b d  – дельта Кронекера. Стоит 

отметить, что наличие члена 
1b d  обусловлено тем, что , 0d is  . 

При этом число возможных вариантов расположений маски по двоичным 

разрядам, определяется в соответствии с выражением 

 раc масN d v  ,  (П1.15) 

где масv – число разрядов в двоичной маске. 

Номера уравнений 
1

ур ,
1

1 2
i

d
k

k i
k

n r 



  , в которых содержится общий полином 

1 3,b bY , определяется на основании следующего выражения 

 
   

   
   

1 3 3

1 3 1 3

1 3 1

1, 1, 12 2

, 1, 1. 1, 1, 1, 1 32 2 2

1, 1, 1, 3 122

1 1 0 0 0 0 ,  если ;

... 0 0 1 1 0 0 0 0 0 ,  если , 2;  

0 0 1 1 0 0 0 0 ,  если 2; ;

b b b i i

d i i b b d i b i b i i

b b d i b i i

s s l l b d

r r s s l l l l b d b

s s l l l b b d



  

 

  

   


  

   

     

   

 

 
1 При расчётах не учитывается d-ый разряд двоичный последовательности, поскольку , 0d is  . Так двоичная маска 

«010» при её реализации для d=4 в двоичной последовательности 0100 будет по факту занимать два значащих 
разряда 3-й и 2-ой. 
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где   св, , 1, ур св2
1; 1, ; 1,i v i i iL l l l i i N v      . 

При использовании АФМн-N-сигнала из анализа выражения (П1.13) следует, 

что выражение для общего полинома можно представить в следующем виде 

 
      

      
1 3 1 1 2 2

2 2 3 3

, 1 1 0 1 с

1 1 0 3 с

sgn 0,5 sgn 0,5 2

sgn 0,5 sgn 0,5 1 .

b b b b b b

b b b b

Y k s k s B d b

k s k s B d b

 

 

          
        

 (П1.16) 

Из выражения (П1.16) следует, что полиномы можно классифицировать по 

двоичным маскам следующим образом: 

1. Смешанная маска. Задается в виде набора следующих условий 

 
1 1

2 2

3 3

1

1

1

 и 0;

1  и 1;

 и 0,

b b

b b

b b

a s

a s

a s







   


   
   

 (П1.17) 

где 

 

 
*

1 2 3

2 3 1

1

3

1 3

0;1 ,

, , ,

1, 1,

4 ,

2 2,

2.

b b b

b b b

b d

b d

b b

 



  

 
  

 



 (П1.18) 

 

В результате простейших преобразований полином (П1.16) с учётом 

   мин макс мин sgnvk k k k a   1, где сс
мин

ш

1
M

k
M

 


; сс
макс

ш

M
k m

M
 


, и соотношения 

(П1.17), примет вид 

        
1 3, макс мин 0 1 с 0 3 с2 1b bY k k B d b B d b            .  

 
1 Здесь и далее для данного соотношения v определяется параметрами используемой маски 
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Выражение для номера уравнения i-го уравнения из набора ур1,i N  с общим 

полиномом 
1 3,b bY  среди всех уравнений для d-го символа определяется следующим 

образом 

 
2

1
ур ,

1

1 2
i

d
k

k i
k

n r 



  . (П1.19) 

Значения ,k ir , определяющие урi
n  для рассматриваемого случая, задаются в 

соответствии со следующим соотношением 
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1 3 1 3
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1 3 1 3
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1
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0 0 0 2 0 0 1 1 0

0 0 0 0 , если 2; ;

d
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d i d b i d i b i i

d b

a a s s

l l l l l b b d


 

 









 


  

   

   

   

 (П1.20) 

где  

   св св, , 1, 1, ур св2
1; 1, ; 1,i v i i i iL l l l l i i N v         , (П1.21) 

 св
ур 2N  . (П1.22) 

Здесь 

  
 

3 1

св 1 3 1 3

1 3 1

2 1,  если ;  

2 1 ,  если ,  2;

2 1 ,  если 2, .

b b d

d b b b d b

d b b b d

 
      
    

 (П1.23) 

Следует отметить, что число возможных вариантов расположений маски 

соответствующим фазовым разрядам, определяется в соответствии с (П1.15), где 

масv – число разрядов двоичной фазовой маски. 

2. Маска с преобладанием фазовых соотношений. Задается в виде набора 

условий 
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1
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 и 0,
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a s

a s

a s







   


  
   

 (П1.24) 

где остальные параметры удовлетворяют соотношениям (П1.18). В этом случае 

равенство (П1.16) с учётом    мин макс мин sgnvk k k k a    и (П1.24), примет вид 

    
1 3 1 3, мин макс мин ,sgnb b b bY k k k Y       .  

Номера уравнений урi
n  для рассматриваемого случая  определяются в соответствии 

с (П1.19), а значения ,k ir  с использованием (П1.20). При этом необходимо 

учитывать следующую особенность, что число уравнений, содержащих 
1 3,b bY  при 

1  , определяется в соответствии с выражением1 1 3 1
2

ур 3 2 b dd b b
N

     , а 

  2 ур 2 ур
, 1, ур 2 урlog , log 1,

2
1; 1, ; 1, logi v i iN i N i

L l l l l i i N v N      
         , а при 0   в 

соответствии с соотношениями  (П1.22) и (П1.23). 

При этом число возможных разновидностей расположений маски 

соответствующим фазовым разрядам, определяется в соответствии с (П1.15), где 

масv –  число разрядов двоичной фазовой маски. 

3. Маска с преобладанием амплитудных соотношений. Задается в виде набора 

следующих условий  

 
1 1

2 2

3 3

1

1

1

 и 0;

1  и 0;

 и 0.

b b

b b

b b

a s

a s
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 (П1.25) 

где остальные параметры удовлетворяют соотношениям (П1.18). В этом случае 

равенство (П1.16) с учётом    мин макс мин sgnvk k k k a    и (П1.25), примет вид 

 
1 Множитель 3, обусловлен числом различных комбинаций по амплитуде для данной маски, второй множитель 
определяется выражением (П1.14). 
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Номера уравнений для рассматриваемого случая урi
n  определяются в соответствии 

с (П1.19), а значения ,k ir  в соответствии со следующими соотношениями 
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Число уравнений урN  для рассматриваемого случая определяется в соответствии 

(П1.22) и (П1.23), а ,v il  в соответствии с выражением (П1.21). 

4. Малоразмерная маска, составленная из двоичной 3-х битовой 

последовательности. Её реализации имеют две формы, которые задаются в виде 

следующих условий: 

– первая реализация 
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 (П1.26) 

– вторая реализация 
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 (П1.27) 

где   
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Полином (П1.16) при (П1.26) с учётом    мин макс мин sgnvk k k k a   , примет вид 
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а при соотношениях (П1.27) 

 
       

    
1 3, мин макс мин 0 1 с

макс мин 0 3 с

2 sgn 2

1 .

b bY k k k B d b

k k B d b

        

    
  

Номера уравнений урi
n  в которых содержится общий полином 

1 3,b bY  , определяются 

c помощью  выражения (П1.19), где  
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где ,v il определяется с использованием (П1.21) и (П1.22), где св  определяется на 

основании выражения 
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Вышеуказанные особенности были использованы при создании 

программного обеспечения, свидетельства на которые приведены в приложении 5, 

а результаты моделирования, доказывающие эффективность по скорости в – П4.3 
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ПРИЛОЖЕНИЕ 2. К АПРОБАЦИИ МЕТОДОВ ОЦЕНКИ ПРОПУСКНОЙ 

СПОСОБНОСТИ КАНАЛА СВЯЗИ С ФМн-n-СИГНАЛАМИ 
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В данном приложении представлены промежуточные результаты, 

демонстрирующие работу разработанных аналитического и численного методов 

для ФМн-n-сигналов. Представленные ниже результаты отражают промежуточные 

вычисления и сгруппированы по следующим функциональным этапам: 

Первый этап. Производятся промежуточные оценки начальных условий, к 

которым относятся оценка зависимости эффективной памяти от длительности 

символа, первоначальная оценка эффективной памяти. Дополнительно к 

перечисленным параметрам для численного метода производится первоначальная 

оценка разрешающего времени, а для аналитического метода – наибольшее время 

установления для третьего символа. 

Второй этап. Это совокупность мероприятий, направленных на оценку 

разрешающего времени в соответствии с алгоритмами разработанных методов. 

Третий этап. Получение оценок пропускной способности на основании 

вычисленных значений разрешающего времени. 

Первый этап. Зависимости наибольшей оценки эффективной памяти 

представлены на рисунках П2.1 и П2.2, которые были получены с помощью 

разработанного программного обеспечения [238]. Для достижения общности 

получаемых результатов построение зависимостей наибольшей оценки 

эффективной памяти производилось при значении параметра , а шаг 

решения по безразмерной длительности символа составлял . Остальные 

результаты, соответствующие результату выполнения первого функционального 

этапа для некоторых типов сигнальных созвездий, представлены в таблицах П2.1 и 

П2.2, при этом было использовано разработанное программное обеспечение 

[235,237]. Используемые параметры были , , . 

Следует отметить, что в таблице П2.1 для сигнальных созвездий, у которых 

первоначальная оценка , приведены вместо первоначальных оценок 

, значения и G (окрашены в зелёный цвет).  
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Таблица П2.1 
Начальные параметры для использования аналитического метода 

 Тип 
ЛИС 

 n 
 

  

1 

1 
16 2,62592 3  

128 3,3125 2  

2,41 
16 5,05304 3  

128 6,35495 2  

2 

 
16 3,260064 3  

128 3,64514 2  

6 
16 4,54584 9  

128 10,77013 3  

3 

0,486 
16 1,97538 4  

128 3,377598 2  

1,15 
16 2,33688 7  

128 7,49664 2  

4 1 
16 3,39669 2  

128 3,887 2  

 
Таблица П2.2 

Начальные параметры для использования численного метода  

Тип ЛИС  n 
   

    

1 
1 

n =16 2,3705 2,778 4 4 
n = 128 3,1145 6,2975 3 1 

2,41 
n = 16 2,137 6,183 11 3 
n = 128 6,36 10,835 3 2 

2 
 

n = 16 3,058 3,407 4 4 
n = 128 3,46176 7,58 4 1 

6 
n = 16 4,25 3,659 11 14 
n = 128 10,698 23,57 4 2 


 

30 нуmin ,t

 'р'
0 нуmin

d
t

1  ,G G 0 раз 

31,865 10
22,65 10
36,64 10
21,355 10

3
31,392 10
21,207 10
21,128 10
22,903 10
32,255 10
21,2327 10
36,955 10

21,233 10
31,41 10
21,69 10

 10 разt
1G

0 0  0 0,5  0 0  0 0,5 

3
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Тип ЛИС  n 
   

    

3 
0,486 

n = 16 1,871 2,474 5 4 
n = 128 3,086 3,971 3 2 

1,15 
n = 16 1,157 5,134 17 3 
n = 128 7,494 8,3473 2 2 

4 1 
n = 16 1,871 2,474 5 4 
n = 128 3,086 3,971 3 2 

 

Второй этап. Результаты, демонстрирующие реализацию данного этапа для 

аналитического метода представлены в таблице П2.3, и на рисунках П2.3 и П2.4, а 

для численного в таблице П2.4, и на рисунках П2.5  – П2.34. 

На рисунках П2.3 и П2.4 представлены зависимости ошибок установлений 

по фазе, построенные с использованием (4.2.35) и (4.2.33) с учётом того, что 

d=d1=G+1. В силу большого числа зависимостей в подрисуночных надписях номер 

комбинации, при которой представлена конкретная зависимость не приводится. 

Таблица П2.3 
Оценки эффективной памяти и безразмерного разрешающего времени при 
использовании аналитического метода  
 

Тип 
ЛИС 

 n    

1 

1 

16 =2,627785 2  

128 

=3,3125;   

=3,657; 

=5,724 

2  

2,41 

16 =5,06632 3  

128 

=6,3685;  

=6,51755;  

=9,9999 

2  

 10 разt
1G

0 0  0 0,5  0 0  0 0,5 

 0 разt G 0 раз 

0 ф.гр  31,865 10

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

22,65 10

0 ф.гр  36,64 10

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

21,355 10
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Тип 
ЛИС 

 n    

2 

 

16 =3,267024 3  

128 

=3,64514;  

=3,81412 

=6,5178 

2  

6 

16 

=4,78272;  

=7,6704;  

=8,92248 

=8,93376 

=9,12552 

5  

128 

=10,77013;  

= 11,00237;  

=12,59902;  

= 14,16664; 

=16,80837 

3  

3 

0,486 
16 =1,97538 3  

128 =3,377598 2  

1,15 

1 =5,070195 4  

128 =7,49664 2  

4 1 

16 =3,39669 2  

128 

=3,887 

=4,1743 

=6,5234 

2  

 
 
 

 0 разt G 0 раз 

3

0 ф.гр  31,392 10

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

21,207 10

10 н.ок 

10 к.ок 

20 н.ок 

20 к.ок 

0 ф.гр 

21,128 10

10 н.ок 

10 к.ок 

20 н.ок 

20 к.ок 

0 ф.гр 

22,903 10

0 ф.гр  32,255 10

0 ф.гр  21,2327 10

0 ф.гр  36,955 10

0 ф.гр  21,233 10

0 ф.гр  31,41 10

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

21,69 10
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Таблица П2.4 
Уточненные оценки эффективной памяти и безразмерного разрешающего времени 
при использовании численного метода для некоторых типов сигнальных созвездий 
при ,  и  

 

Тип 
ЛИС 

 n 
 G 

    

1 

1 

16 =2,62297 =2,845675 2 2 

128 

= 3,310881;  

=3,652362;  

=5,721044  

= 6,300077 3 2 

2,41 

 16 =5,05064 = 6,40038 3 3 

128 

= 6,367725;  

= 6,520115; 

= 9,99243 

= 10,90677 2 2 

2  

16 =3,262 =3,472 3 3 

128 

=3,647;  

=3,801 

=6,517 

=8,904 3 3 

2 6 

16 

=4,7844;  

=7,73892 

=8,87768 

=9,7608; 

=11,66648; 

=12,06156 

4 4 

128 

=10,78336;  

=10,99252;  

= 12,59608;  

=14,1764; 

=16,80252 

23,63508 3 2 

0 0,499  пор 0М  3
0 раз 3,5 10

     


0 разt

0 0  0 0,5  0 0  0 0,5 

0 ф.гр  0 ф.гр 

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 
0 ф.гр 

0 ф.гр  0 ф.гр 

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 
0 ф.гр 

3

0 ф.гр  0 ф.гр 

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 
0 ф.гр 

10 н.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

10 к.ок 

10 к.ок 

0 ф.гр 

10 н.ок 

10 к.ок 

20 н.ок 

20 к.ок 

0 ф.гр 

0 ф.гр  
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Тип 
ЛИС 

 n 
 G 

    

3 

0,486 

16 = 1,93725 = 2,52 2 3 

128 = 3,3495 = 4,0005 3 2 

1,15 

16 =5, 01102 5,140167 3 4 

128 =7, 49931 =8,34309 2 1 

 
 

На рисунках на рисунках П2.5  – П2.34 представлены следующие зависимости: 

1) зависимости, демонстрирующие процесс определения требуемого 

минимального числа реализаций случайной информационной 

последовательности  при  = 0,01 (см. рис. П2.5 – П2.16), которые 

построены посредствам разработанного программного обеспечения [240]. 

2) зависимости вероятности ошибки на символ от длительности символа (см. 

рис. П2.17 – П2.34), построены с помощью программного обеспечения [241] 

На рисунках П2.5 – П2.16 используются следующие общие обозначения. Тип 

сигнала: 1) ФМн-16-сигнал (сплошная линия); 1) ФМн-128-сигнал (штриховая 

линия). Вертикальными линиями обозначены значения числа реализация ПСП, 

начиная с которых выполняются соотношения , . 

Построение зависимостей производится при  и числе символов в 

информационной последовательности  (см. табл. П2.2). Отсутствие 

зависимостей для 4-ого фильтра обусловлено, тем, что зависимости эффективной  


0 разt

0 0  0 0,5  0 0  0 0,5 

0 ф.гр  0 ф.гр 

0 ф.гр  0 ф.гр 

0 ф.гр  0 ф.гр  

0 ф.гр  0 ф.гр 

минN ош

Ф ошV   Ф ошD  

10 разt

1 1G 
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памяти от длительности символа для фильтров 1-ого и 4-ого типов является 

достаточно близкими, что позволяет говорить об одинаковых значениях Nмин. 

Анализ представленных зависимостей на рисунках П2.5 – П2.16 позволяет 

говорить, что при используемых параметрах моделирования Nмин  не превосходит 

 реализаций. 

 

 
Рис. П2.5. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 1-ого типа при  и ρ0=0  

43 10

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

кр 1 
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Рис. П2.6. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 1-ого типа при  и |ρ0|=0,5  

 
Рис. П2.7. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 1-ого типа при  и ρ0=0  

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

кр 1 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

2,41 
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Рис. П2.8. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 1-ого типа при  и |ρ0|=0,5 

 
Рис. П2.9. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 2-ого типа при   и ρ0=0 

Число реализаций ПСП

Число реализаций ПСП

V
ф

D
ф

2,41 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализациймодулирующей ПСП , Nvт

кр 3 
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Рис. П2.10. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 2-ого типа при   и |ρ0|=0,5 

 
Рис. П2.11. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 2-ого типа при   и ρ0=0 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

Число реализациймодулирующей ПСП, Nv

кр 3 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

6 
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Рис. П2.12. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 2-ого типа при   и |ρ0|=0,5 

 
Рис. П2.13. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 3-ого типа при   и ρ0=0 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

6 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

кр 0,486 
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Рис. П2.14. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 3-ого типа при   и |ρ0|=0,5 

 
Рис. П2.15. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 3-ого типа при   и ρ0=0 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП N

кр 0,486 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

1,15 



505 

 

 
Рис. П2.16. Зависимости параметров Vф и Dф   

для фильтра 3-ого типа при   и |ρ0|=0,5. 
 

На основании полученных результатов были построены зависимости 

вероятности ошибки на символ от длительности символа для фильтров, 

представленных в разделе 4.6, которые приведены на рисунках П2.17–П2.35.  

Следует отметить, что полученные зависимости можно разделить на три 

категории: 

1. Зависимости, демонстрирующие корректность определения эффективной 

памяти, представлены на рисунках П2.17 и П2.18, на примере фильтров 1-ого и 2-

ого типа. 

2. Зависимости, демонстрирующие влияние начального фазового сдвига 

сигнального созвездия на оценку канального символа и особенности процесса 

установления фазы при отсутствии расстройки по частоте, представлены на рис. 

П2.19 – П2.23. 

3. Зависимости, демонстрирующие влияния начального фазового сдвига 

сигнального созвездия на оценку информационного символа и особенности 

V
ф

D
ф

Число реализаций модулирующей ПСП , Nvт

Число реализаций модулирующей ПСП, Nvт

1,15 
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процесса установления фазы при наличии расстройки по частоте, представлены на 

рис. П2.24 – П2.34. 

Используемые параметры моделирования при построении данных 

зависимостей были следующие: ; ; . Для 

рисунков, демонстрирующих вторую и третью категорию зависимостей, номер 

символа последовательности, используемый для их построения  – 9. 

На рисунках П2.19 – П2.23 используются следующие общие обозначения 

Число дискретных состояний в сигнальном созвездии n: 4 (1); 8 (2); 16 (3); 32 (4); 

64 (5); 128 (6). Начальный фазовый сдвиг сигнального созвездия : 1)  

(сплошная линия); 2) 0 (штриховая линия). 

Отсутствие зависимостей для фильтра 3-ого типа обусловлена схожестью его 

АЧХ с фильтром 1-ого. 

 

 

 
Рис. П2.17. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
для ФМн-16-сигнала с . Тип ЛИС: фильтр 1-ого типа при . 

Номер символа в модулирующей ПСП: 1 (сплошная линия); 2 (штриховая линия);  
3 (пунктирная линия); 5 (штрихпунктирная линия). 

 
 

4
мин 5 10N   ош 0,01  3

раз 3,5 10
    

сс / n

сс / 16   2,41 
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Рис. П2.18 Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
для ФМн-128-сигнала с  . Тип ЛИС: фильтр 2-ого типа при . 

Номер символа в модулирующей ПСП: 1 (сплошная линия); 2 (штриховая линия);  
3 (пунктирная линия); 5 (штрихпунктирная линия). 

 

 

Рис. П2.19. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии расстройки по частоте. Тип ЛИС: фильтр 1-ого типа при . 

 
 
 

сс / 128   кр 3 

кр 1 
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Рис. П2.20. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии расстройки по частоте. Тип ЛИС: фильтр 1-ого типа при . 

 
 

 

Рис. П2.21. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии расстройки по частоте. Тип ЛИС: фильтр 4-ого типа. 

 

 

2,41 
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Рис. П2.22. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии расстройки по частоте. Тип ЛИС: фильтр 2-ого типа при  

 

 

 

Рис. П2.23. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии расстройки по частоте. Тип ЛИС: фильтр 2-ого типа при . 

 

На рисунках П2.24 – П2.33 используются следующие общие обозначения 

число дискретных состояний в сигнальном созвездии n: 4 (1); 8 (2); 16 (3); 32 (4); 

64 (5); 128 (6).  А на рисунках П2.34 – П2.35 – число дискретных состояний в 

кр 3 

6 
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сигнальном созвездии n: 8 (1); 16 (2); 32 (3); 64 (4); 128 (5). При этом на рисунках 

П2.24 – П2.31 используются следующие дополнительные обозначения. Начальный 

фазовый сдвиг сигнального созвездия : 1)  (сплошная линия); 2) 0.5/n 

(штриховая линия); 3) 0 (штрих-пунктирная линия).  

А для зависимостей, представленных на рисунках П2.32 – П2.35 

используются следующие дополнительные обозначения. Комбинация 

результирующей расстройки по частоте и начального фазового сдвига сигнального 

созвездия: 1)  и  (сплошная линия с маркером ромб); 2) сплошная 

линия –  и   (см. рис. П2.32 и П2.34) или  и  

(см. рис. П2.33 и П2.35); 3) штрихпунктирная линия –  и  

(см. рис. П2.32 и П2.34) или  и  (см. рис. П2.33 и П2.35); 

4) штриховая линия –  и  (см. рис. П2.32 и П2.34)  или 

 и  (см. рис. П2.33 и П2.35). 

 

Рис. П2.24 Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип 

ЛИС:  фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

сс / n

0 0  сс / n  

сс / n   0 0,5   сс / n   0 1  

сс 0,5 / n   0 0,5 

сс 0,5 / n   0 1 

сс 0,5 / n   0 0,5  

сс 0,5 / n   0 1  

0 0,5  

кр 1 
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Рис. П2.25. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип 

ЛИС:  фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

Рис. П2.26. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип 

ЛИС:  фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

0 0,5 

кр 1 

0 1  

кр 1 
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Рис. П2.27. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип ЛИС: 

фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

Рис. П2.28. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип ЛИС: 

фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

0 1 

кр 1 

0 0,5  
2,41 
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П2.29. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа при 
отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип ЛИС: 

фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

 

Рис. П2.30. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип ЛИС: 

фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

0 0,5 
2,41 

0 1  
2,41 
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Рис. П2.31. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 
при отсутствии при результирующей обобщенной расстройке . Тип ЛИС: 

фильтр 1-ого типа со степенью связи между контурами . 

 

 

Рис. П2.32. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 

при наличии МСИ в ЛИС при расстройках . Тип ЛИС: фильтр 2-ого 

типа со степенью связи между контурами . 

0 1 
2,41 

 0 0; 0,5  

3 
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Рис. П2.33. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 

при наличии МСИ в ЛИС при расстройках . Тип ЛИС: фильтр 2-ого 

типа со степенью связи между контурами . 

 

 

Рис. П2.34. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 

при наличии МСИ в ЛИС при расстройках . Тип ЛИС: фильтр 2-ого 

типа со степенью связи между контурами . 

 0 0; 1  

3 

 0 0; 0,5  
6 
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Рис. П2.35. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа 

при наличии МСИ в ЛИС при расстройках . Тип ЛИС: фильтр 2-ого 

типа со степенью связи между контурами . 

Анализируя полученные результаты, полученные в ходе реализации второго 

этапа, можно сделать следующие дополнительные выводы, относительно тех, 

которые представлены в разделе 4.6.1. 

Разрешающее время формируется, когда наблюдаемый сигнал становится 

цикло стационарным процессом, а для практических расчётов достаточно полагать, 

что эффективная память составляет 4 символа при , а требуемое 

число реализаций ПСП – Nмин  не превосходит 50000 при λош = 0,01.  

Третий этап. 

Результаты третьего этапа представлены в разделе 4.6.1. При получении 

результатов было использовано разработанное программное обеспечение ResCap 

[235] для результатов, полученных с использованием численного метода, а для 

аналитического – программное обеспечение [237]. 

 
 

 

 

 0 0; 1  
6 

3
раз 3,5 10
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ПРИЛОЖЕНИЕ 3. К АПРОБАЦИИ МЕТОДОВ ОЦЕНКИ ПРОПУСКНОЙ 

СПОСОБНОСТИ КАНАЛА СВЯЗИ С АФМн-N-СИГНАЛАМИ 
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В данном приложении представлены промежуточные результаты, 

демонстрирующие работу разработанных аналитического и численного методов 

для АФМн-N-сигналов.  

Полученные результаты будем классифицировать, используя те же этапы, 

которые были предложены в приложении 2, однако при этом первые два этапа 

будут объединенными. Это обусловлено тем, что зависимости наибольшей оценки 

эффективной памяти от длительности символа для ФМн-n и АФМн-N-сигналов 

являются идентичными, что показано в разделе 4.3 и 4.4. 

Объединенный первый этап (первый и второй этап)  

Результаты оценок Nмин, разрешающего времени и уточненные оценки 

эффективной памяти, полученные посредствам численного метода для ряда 

конфигураций сигнального созвездия, представлены в таблице П3.1 – П3.3, 

соответственно. При этом в качестве исходных параметров были использованы 

следующие параметры Mcc=   ш 0,5cosec 1M n   , , , 

; = 0,01. Также были построены зависимости 

вероятности ошибки на символ c помощью разработанного программного 

обеспечения [242], представленные на рисунках П3.1 – П3.12 для различных 

конфигураций сигнального созвездия N=256 и при различных значениях 

приведённых значениях допустимых ошибок установлений при = 0,01 и для 

деcятого символа последовательности. Оценка  была произведена с помощью 

разработанной программы  [240]. Из таблицы П3.1 следует  при = 

0,01, при этом учитывая результаты, представленные в приложении 2, можно 

сделать вывод, что данные результаты будут справедливы и для больших значений 

N > 256.  

На рисунках П3.9 – П3.11 используются следующие общие обозначения: 

1)  ; ; ; ;  (сплошная линия); 2) ; 

; ; ;  (штриховая линия); 3) ; 

0 0, 499  0 0, 499 

3
0 раз 3,5 10

      ош

ош

минN

4
мин 5 10N   ош

0 0,499  0 0,499  0H  0  0 0  0 0,25 

0 0,25  0,249H  0,249  0 0  0 0,499 
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; ; ;  (штрихпунктирная линия); 4) ; 

; ; ;  (пунктирная линия).  

Таблица П3.1 
Оценки минN  при использовании численного метода для некоторых типов 

сигнальных созвездий 
 

Тип ЛИС 
Степень 
связи   

Число дискретных 
состояний по фазе и 

амплитуде в сигнальном 
созвездии 

Оценка минимального 
числа реализаций минN  

информационной 
последовательности 

0 0   0 0,5   

1 

1 
n = 4; m =64 20480 20480 
n =16; m =16 28160 30720 
n = 128; m =2 20480 35840 

2,41 
n = 4; m =64 23040 17920 

n = 16; m =16 25600 17920 
n = 128; m = 2 28160 25600 

2 

3  

n = 4; m = 64 17920 33280 
n = 16; m =16 17920 20480 
n = 128; m = 2 17920 20480 

6 
n = 4; m = 64 12800 23040 

n = 16; m = 16 25600 23040 
n = 128; m = 2 23040 15360 

 

 
Таблица П3.2 

Оценки эффективной памяти при использовании численного метода для некоторых 
типов сигнальных созвездий. 
 

Тип ЛИС  n,m 
  

  

1 
1 

n = 4; m =64 2 1 
n =16; m =16 2 1 
n = 128; m =2 3 2 

2,41 n = 4; m =64 3 1 

0 0,499  0H  0  0 0,5  0 0,25 

0 0,25  0,249H  0,249  0 0,5 


G

0 0  0 0,5 
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n = 16; m =16 5 2 

n = 128; m = 2 3 2 

2 

 

n = 4; m = 64 3 1 
n = 16; m =16 5 2 
n = 128; m = 2 3 4 

6 
n = 4; m = 64 3 5 

n = 16; m = 16 3 3 
n = 128; m = 2 3 2 

 
Таблица П3.3 

Оценки безразмерного разрешающего времени при использовании численного 
метода для некоторых типов сигнальных созвездий 
 

Тип 
ЛИС 

 n,m 
 

  

1 

1 

n = 4;  
m =64 

  

n =16;  
m =16 

;

; 

 

 

n = 128; 
m =2 

;

; 

 

 

2,41 

n = 4;  
m =64 

;

; 

;

; 

 

 

n = 16; 
m =16 

;

; 

 

 

3


0 разt

0 0  0 0,5 

0 гр  7,1464t  0 гр 7,334418t 

10 н.ок  3,380167t 

10 к.ок 3,4692 49t 

0 гр 6,408955t 
0 гр 6,601966 t 

10 н.ок 3,3900 65t 

10 к.ок 3,449453t 

0 гр 6,418853t 
0 гр  6,745487t 

10 н.ок 5  10,54756t 

10 к.ок 10,787035t 

20 н.ок 14,23758t 

20 к.ок 15,380505t 

0 гр 17,252725t 

0 гр 14,858025t 

10 н.ок  10,329865t 

10 к.ок 11,21155t 

0 гр 13,38855t 
0 гр 13,660675t 
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n = 128; 
m = 2 

;

; 

 

 

2 

 

n = 4;  
m = 64 

;

; 

 

 

n = 16; 
m =16 

;

; 

;

; 

 

 

n = 128; 
m = 2 

;

; 

;

; 

 

 

6 
n = 4;  
m = 64 

;

; 

;

; 

;

; 

;

; 

;

; 

 

; 

; 

; 

; 

 

10 н.ок 10,34075t 

10 к.ок  11,200665t 

0 гр 13,399435t 
0 гр 13,725985t 

3

10 н.ок 7,098t 

10 к.ок 7,385t 

0 гр  10,22t 
0 гр 10,297t 

10 н.ок 3,717t 

10 к.ок 3,759t 

20 н.ок  6,832t 

20 к.ок 7,91t 

0 гр    9,114t 

0 гр  9,429t 

10 н.ок  3,724t 

10 к.ок 3,752t 

20 н.ок  6,839t 

20 к.ок 7,896t 

0 гр 9,142t 

0 гр 9,793t 

10 н.ок 13,43272t 

10 к.ок 13,45596t 

20 н.ок 17,45324t 

20 к.ок 17,75536t 

30 н.ок 20,42796t 

30 к.ок 21,0322t 

40 н.ок 23,96044t 

40 к.ок  24,983t 

50 н.ок 26,93516t 

50 к.ок  29,00352t 

0 гр 29,72396 t 

10 н.ок  27,67884t 

10 к.ок 28,469t 

20 н.ок  30,37468t 

20 к.ок 32,25712t 

0 гр 33,44236 t 
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n = 16; m 
= 16 

;

; 

;

; 

;

; 

 

; 

; 

 

n = 128; 
m = 2 

;

; 

;

; 

;

; 

 

; 

; 

 

 

 

 

 

 

 

 

10 н.ок 13,03764t 

10 к.ок 13,75808t 

20 н.ок 17,17436t 

20 к.ок 18,15044t 

30 н.ок 19,66104t 

30 к.ок 22,1942t 

0 гр 22,58928t 

10 н.ок 23,9372t 

10 к.ок 25,28512t 

0 гр 26,42388t 

10 н.ок 13,08412t 

10 к.ок 13,73484t 

20 н.ок 17,17436t 

20 к.ок  18,1272t 

30 н.ок 19,68428t 

30 к.ок  22,10124t 

0 гр 22,70548t 

10 н.ок  24,12312t 

10 к.ок 24,93652t 

0 гр 26,98164t 
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Рис. П3.9. Зависимости вероятности ошибки на символ от длительности символа, 
когда в качестве линейной избирательной системы выступает фильтр 1-го типа при 

. Конфигурация сигнального созвездия: n = 4 и m = 64 (а); n = 16 и m = 16 (б); 

n = 128 и m = 2 (в,г)   
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Рис. П3.10. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа, 
когда в качестве линейной избирательной системы выступает фильтр 1-го типа при 

. Конфигурация сигнального созвездия: n = 4 и m = 64 (а); n = 16 и m = 16 

(б); n = 128 и m = 2 (в) 
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Рис. П3.11. Зависимость вероятности ошибки на символ от длительности символа, 
когда в качестве линейной избирательной системы выступает фильтр 2-го типа при 

. Конфигурация сигнального созвездия: n = 4 и m = 64 (а); n = 16 и m = 16 (б); 

n = 128 и m = 2 (в) 
 
 

Результаты, демонстрирующие реализацию данного этапа для аналитического 

метода оценки пропускной способности, представлены в таблице П3.4, и на 
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подрисуночных надписях номер комбинации, при которой представлена 

конкретная зависимость, не приводится.  

Третий этап. 

Результаты реализации третьего этапа представлены в раздел 4.6.2 в полном 

объеме, поэтому в данном приложении не приводятся. При получении результатов 

было использовано разработанное программное обеспечение ResCap [235] для 

результатов, полученных с использованием численного метода, а для 

аналитического метода – разработанное программное обеспечение [236]. 

 

Таблица П3.4 
Оценки разрешающего времени и уточненные оценки эффективной памяти и 
безразмерного разрешающего времени при использовании аналитического метода 
для сигнального созвездия n=16, m =16 при , , 

 

 

Тип 
ЛИС 

 n, m   

1 1 

n =16, m =16 

= 3,390065 

 = 3,449453; 

= 6,423802 

3 

2 6 

= 13,08412 

= 13,7116 

=17,17436 

=18,1272 

=19,70752 

=22,078 

=22,72872 

3 

  

0 0, 499  0 0, 499 
3

0 раз 03,5 10    

 0 разt G
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10 н.ок 

10 к.ок 

20 н.ок 

20 к.ок 

30 н.ок 

30 к.ок 

0 ф.гр 



535 

 

 

Р
ис

. П
3.

12
. З
ав
ис
им

ос
ти

 о
ш
иб
ок

 у
ст
ан
ов
ле
ни
я 

ин
ф
ор
м
ат
ив
ны

х 
па
ра
м
ет
ро
в 
от

 д
ли
те
ль
но
ст
и 
си
м
во
ла

. 
Т
ип

 Л
И
С

: ф
ил
ьт
р 

1-
ог
о 
ти
па

 п
ри

 
. 



536 

 
 

Р
ис

. П
3.

13
. З
ав
ис
им

ос
ти

 о
ш
иб
ок

 у
ст
ан
ов
ле
ни
я 

ин
ф
ор
м
ат
ив
ны

х 
па
ра
м
ет
ро
в 
от

 д
ли
те
ль
но
ст
и 
си
м
во
ла

. 
Т
ип

 Л
И
С

: ф
ил
ьт
р 

2-
ог
о 
ти
па

 п
ри

 
. 



537 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

ПРИЛОЖЕНИЕ 4. ИССЛЕДОВАНИЕ ПРАКТИЧЕСКИХ 

ВОЗМОЖНОСТЕЙ ПО ПОВЫШЕНИЮ ПРОПУСКНОЙ СПОСОБНОСТИ 

ФАЗОВЫХ РСПИ ППИ С ПОМОЩЬЮ ТЕОРИИ РАЗРЕШАЮЩЕГО 

ВРЕМЕНИ. 
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 В данном приложение представлены следующие результаты: 

1) По исследованию стабильности «окон прозрачности» и граничной 

длительности символа для ФМн-n- и АФМн-N-сигналов в частотно селективных 

каналах связи при вариации уровня ошибок измерений, вносимых приемником. 

2) По исследованию влияния формы АЧХ на оценки пропускной способности в 

том числе и с учётом дестабилизирующих факторов (ошибок измерений, 

расстройки по частоте), а также накладываемых ограничений на амплитуды 

принимаемого сигнала (при использовании ФМн-n- сигнала) 

3) Результаты моделирования, доказывающие возможность применения 

разработанных алгоритмов оценки разрешающего времени и пропускной 

способности в условиях реального масштаба времени. 

4) Оценки времени выполнения разработанных алгоритмов на универсальных 

вычислительных платформах  
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П4.1 Исследование стабильности «окон прозрачности» и граничной 

длительности символа для ФМн-n- и АФМн-N-сигналов  при наличии 

расстройки частоты и вариациях уровня ошибок измерений 

[126,127,133,239,325] 

В данном разделе представлен результаты анализа влияния вариаций уровня 

ошибок измерений, вносимых приемником, и расстройки по частоте на 

стабильность «окон прозрачности» и граничной длительности символа. Они 

получены с помощью нового инженерного метода анализа эффективности фазовых 

РСПИ ППИ, построенных на базе теории разрешающего, реализовано в виде 

программного обеспечения в среде моделирования Matlab [239]. Сам метод 

заключается в виде построения карт1 областей «окон прозрачности»2 и граничной 

длительности символа и базируется на базе использовании численного метода 

оценки разрешающего времени, представленного в разделе 4.4.  

Построение карт для ФМн-n-сигналов производилось для фильтров 1 и 2 -го 

типа (см. раздел 4.6). При этом параметры моделирования были следующими: 

; шаг решения по безразмерной длительности символа составлял 

; ; номер символа используемого для 

оценки построения карт – 9; шаг изменения приведенного значения предельной 

ошибки измерения мгновенной фазы составлял 0,02; шаг изменения безразмерной 

результирующей расстройки по частоте составлял 0,01; диапазон изменения 

результирующей безразмерной расстройки удовлетворял условию  , а 

, где  и . При проведении 

 
1 В данном случае под картой понимается плоскость «безразмерная результирующая расстройка по частоте – 
безразмерная длительность символа», на которой нанесены значения разрешающего времени при заданных 
абсолютных значениях предельных ошибок измерений.  
2 Область «окон прозрачности» – замкнутая область на плоскости «безразмерная результирующая расстройка по 
частоте – безразмерная длительность символа», составленная из «окна прозрачности», которая меняет свои размеры 
и положение на плоскости в зависимости от безразмерной расстройки по частоте при заданных значениях 
предельных ошибок измерений.. 

4
мин 5 10N  

2
0 раз 10

     4; 8; 16; 32; 64; 128n 

 0 1;1  

огр ш 0Q    огр ш0,4999Q    0 0,05;0,5 
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моделирования полагалось, что подсистема порогового шумоподавления не влияет 

на работу РУ, то есть . 

Результаты численного моделирования представлены на рисунках П4.1 – 

П4.10. На рисунках области «окон прозрачности» представляют области с 

контурами в виде замкнутых криволинейных фигур. 

Следует отметить, что из рассмотрения исключена карта для  ФМн-32-

сигнала и фильтра 2-го типа при 6 , по причине её малой информативности, что 

обусловлено тем, что «окна прозрачности» присутствуют только при . Кроме 

того, на представленных рисунках при наличии расстройки по частоте отсутствуют 

области «окон прозрачности», которые имеют точечный характер (на рисунках 

имеют вид точек) или линий и, таким образом, плохо идентифицируемы и мало 

пригодны с практической точки зрения. Промежуточные значения  при 

построении рисунков для лучшей их читаемости выбирались таким образом, чтобы 

наилучшим образом продемонстрировать свойства, связанные с изменением форм 

областей «окон прозрачности» и характеристик. 

Из анализа рисунков П4.1 – П4.10, можно сделать следующие выводы, 

которые характерны для частотно селективных каналов с симметричными КЧХ: 

1) Рост значений граничной длительности символа с увеличением значения  

имеет периодический характер с чередованием локальных минимумов и 

максимумов. 

2) Увеличение значения коэффициента прямоугольности АЧХ канала и/или 

неравномерности его АЧХ в полосе пропускания приводит к снижению значения 

n, начиная с которого наблюдаются «окна прозрачности». При этом достижение 

данного эффекта за счёт повышения коэффициента   прямоугольности, приводит к    

тому,  что «окна прозрачности» формируются при малых значениях длительности 

символа, что благоприятно сказывается на увеличении скорости передачи. 
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3) Увеличение значения предельной ошибки измерения, вносимой приёмником, 

приводит к следующим особенностям поведения областей «окон прозрачности»: 

I. Наблюдается сокращение размеров тех областей «окон прозрачности», которые 

охватывают область длительностей символов при отсутствии расстройки по 

частоте и 0 0,5  . Это достигается путем стягивания области «окон 

прозрачности» в точку на плоскости, которая по оси длительности символов 

находится ближе к длительности символа, при котором начинается окно 

прозрачности. 

II.Наблюдается преобразование форм областей «окон прозрачности», которые при 

своем первом образовании на плоскости не охватывают область длительностей 

символов при отсутствии расстройки по частоте. Это преобразование проявляется 

в виде одной из следующих форм: 1) в виде слияния двух или нескольких областей 

в единое целое, в результате чего в образуемую область включается область 

длительностей символов при отсутствии расстройки по частоте; 2) в виде распада 

области на несколько изолированных друг от друга областей; 3) в виде уменьшения 

или увеличения её размеров. 

4) Среди всех областей окон прозрачности наиболее стабильную форму на 

плоскости (в дальнейшем «стабильные окна») имеют те из них, которые или 

существуют при отсутствии расстройки по частоте, или те из них, которые 

наиболее близко лежат к оси безразмерной длительности символов, то есть 

существуют при малых значениях  . При этом следует отметить, что 

увеличение коэффициента прямоугольности АЧХ канала приводит к уменьшению 

значений , при которых наблюдаются «стабильные окна», что вызвано 

возрастанием уровня МСИ на выходе канала. Использование «стабильных окон» в 

общем случае подразумевает, что . 

Построение карт для АФМн-N-сигналов  производилось для фильтров 1 и 2 

-го типа (см. раздел 4.6).  При этом параметры моделирования были следующими: 

; шаг решения по безразмерной длительности символа составлял  

0 0,03 



 0,08;0,2 

4
мин 5 10N  
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; шаг решения по безразмерной расстройки по частоте ; 

номер символа используемого для оценки построения карт – 10. Диапазон 

изменения результирующей безразмерной расстройки удовлетворял условию 

. 

 Общее число дискретных состояний в сигналом созвездии N = 256. В 

качестве конфигураций сигнального созвездия были выбраны следующие из них: 

1)  ; 2) ; 3) ; 4) ; 5) 

; 6) . Значения приведенных погрешностей 

выбирались следующим образом: ; ; а 

; ;  и , 

огр ш0,499Q   ; А ш0, 499Q M  . 

Результаты численного моделирования представлены на рисунках П4.11 – 

П4.18.  Из их анализа рисунков можно сделать следующие выводы: 

1) Для АФМн-N-сигнала так же, как и для ФМн-n-сигнала с увеличением 

абсолютных значений предельных ошибок измерений, вносимых приемников 

наблюдается сокращение размеров областей «окон прозрачности». 

2) Для областей «окон прозрачности» и зависимостей граничного времени от 

расстройки по частоте, полученных при конфигурациях сигнального созвездия 

, наблюдаются следующие особенности, которые отличают их от других 

конфигураций сигнальных созвездий: 

2.1) форма областей «окон прозрачности» подобна форме эллипса, а занимаемая 

ими площадь на плоскости «расстройка по частоте – длительность символа» 

достигает наибольших значений по сравнению с областями для других 

конфигураций сигнального созвездия. При этом, их протяжённость по 

длительностям символов и по абсолютным значениям расстройки по частоте в 

общем случае, является наибольшей по сравнению с другими конфигурациями 

сигнальных созвездий.  

2
0 раз 10   0 0,01 

 0 0,5;0,5  

4 и 64n m  8 и 32n m  16 и 16n m  32 и 8n m 

64 и 4n m  128 и 2n m 

 0 0,499;  0.25   0 0,499;  0.25 

 0;0.249H   0;0.249  огр ш 0Q    А ш 0H Q M    

n m
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2.2) для данной конфигурации сигнального созвездия, в общем случае, значения 

длительностей символов, при которых начинаются области «окон прозрачности», 

принимают наименьшие значения по сравнению с другими конфигурациями 

сигнальных созвездий. 

2.3) наличие ошибок измерений, вносимых приемником, приводит к уменьшению 

окон прозрачности в своих размерах на плоскости, но при этом их свойства, 

перечисленные в подпунктах 2.1 и 2.2 данного вывода, не изменяются. А 

уменьшение размеров по длительностям символа приводит к значению 

 

П4.2 Исследование возможностей по повышению пропускной способности 

РСПИ ППИ на базе теории разрешающего времени [134-137,235,310,327]. 

В данном разделе представлены математические соотношения, реализующие 

второй из разработанных инженерных методов анализа фазовых РСПИ ППИ, 

функционирующих на базе теории разрешающего времени. Программная 

реализация данного метода была произведена в среде моделирования Matlab в виде 

оригинального программного обеспечения [235]. Суть метода заключается в 

исследовании поведении оценок пропускной способности и конфигураций 

сигнального созвездия, необходимых для их реализации, в зависимости от 

расстройки частоты, при изменении КЧХ канала связи, и ограничений, 

обусловленных ошибками измерений и работой подсистемы порогового 

шумоподавления.  

В качестве ЛИС, используемых для получения результатов исследований, 

были выбраны фильтры 1-3 типа  (см. раздел 4.6), при этом изменение их КЧХ 

будем производилось за счёт степени связи между контурами β. Выбор данных 

ЛИС обусловлен тем, что их КЧХ наиболее типичны для реальных каналов связи. 

 АФ.н.ок АФ.к.ок / 2
v v
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П4.2.1 Виды оценок пропускной способности, используемых для 

исследования возможностей фазовых РСПИ ППИ на базе теории 

разрешающего времени, и условий их достижения 

Для анализа возможностей фазовых РСПИ ППИ по повышению пропускной 

способности на базе теории разрешающего времени будем применять следующие 

оценки пропускной способности и условия их достижения: 

Предельная потенциальная пропускная способность , оцениваемая при 

–  заданных амплитудных и фазовых ограничениях, определяемых допустимыми 

ошибками установления по амплитуде и по фазе, а в случае ФМн-n-сигнала – 

пороговым значением амплитуды принимаемого сигнала и заданном значении 

расстройки по частоте  

– заданных ограничениях, накладываемых на значение параметра , 

влияющего на КЧХ канала связи, и числе дискретных состояний в сигнальном 

созвездии . 

С учётом вышеизложенного правило определения предельной 

потенциальной пропускной способности и условий её достижения имеет 

следующий вид1 

 .  (П5.2.1) 

Здесь  пот сс,C    – потенциальная пропускная способность при заданном значении 

  и числе дискретных состояний  в сигнальном созвездии;  и  – число   

дискретных состояний и значение параметра, влияющего на КЧХ, при которых 

достигается  . Для ФМн-n-сигнала – , а для АФМн-N-сигнала .  

 
1 Здесь и далее, для краткости записи  оценок пропускной способности и числа дискретных состояний, необходимых 

для их реализации, ρ0, , , Mпор  в выражениях будут опущены. 

прС

 мин макс;  

 cc н к;   

 
   

 
 

 
мин макс

cc н к

пр н к
пр пр пр пот cc

;
пр мин макс ;

;
: , max ,

;
С f C

  
   

   
     

   

cc пр пр

прС cc n  cc N 

H 
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Наибольшая пропускная способность без использования «окон 

прозрачности»  *
б.ок здС   и соответствующее ей число дискретных состояний 

 *
б.ок зд   при заданном значении параметра  и заданных амплитудных и 

фазовых ограничениях. Оценка данных параметров производится в соответствии 

со следующими выражениями 

 

 
 

 
 

 
 

cc н к

cc н к

*
б.ок зд б.ок cc зд

;

*
б.ок зд б.ок cc зд

;

max , ,

argmax , .

С С

С

   

   

   

    
 (П5.2.2) 

Наименьшая локальная оценка пропускной способность без использования 

«окон прозрачности»  и соответствующее ей число дискретных состояний 

 при заданном значении параметра  и заданных амплитудных и 

фазовых ограничениях. Оценка данных параметров производится в соответствии 

со следующими выражениями 
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б.ок зд б.ок cc зд
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argmin , ,

С С
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 (П5.2.3) 

при выполнении следующего условия  

Наибольшие оценки верхней  и нижней границ  

пропускной способности для 1-го «окна прозрачности» и число дискретных 

состояний, при которых они реализуются ,  для заданного значения 

параметра  и при заданных амплитудных и фазовых ограничениях.  Данные 

оценки определяются следующим образом 
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max , ,

argmax , ,

, .

С f С

С

С С

   

   

     

    

   

  (П5.2.4) 

зд

 **
б.ок здС 

 **
б.ок зд  зд

   * **
б.ок зд б.ок зд min.     

 
Вмакс здС   

Нмакс здС 

 макс зд
 

зд
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Наименьшие локальные оценки верхней  и нижней  

границы пропускной способности для 1-го «окна прозрачности» и число 

дискретных состояний  их реализующих при заданном значении 

параметра  и заданных амплитудных и фазовых ограничениях. Данные оценки 

определяются следующим образом  
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  (П5.2.5) 

при выполнении следующего условия . 

Оценка средней пропускной способности без использования «окон 

прозрачности»  и соответствующее ей число дискретных состояний 

 при заданном значении параметра  и заданных амплитудных и фазовых 

ограничениях. Данные оценки определяются следующим образом  
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 (П5.2.6) 

Оценки средней верхней  и нижней границы  пропускной 

способности для 1-го «окна прозрачности» и значение числа дискретных состояний 

 при заданном значении параметра  и заданных амплитудных и фазовых 

ограничениях реализующих. Данные оценки определяются следующим образом  
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 (П5.2.7) 

П4.2.2 Исследование возможностей по повышению пропускной способности 

РСПИ ППИ с ФМн-n-сигналом на базе теории разрешающего времени 

Исследование возможностей по повышению пропускной способности 

фазовой РСПИ, использующей ФМн-n-сигнал и теорию разрешающей времени для 

его приема и обработки в каналах с МСИ, производись посредствам численного 

метода оценки пропускной способности, представленного в разделе 4.5.  

Общие для всех трёх типов фильтров исходные параметры, используемые 

при применении численного метода были следующими: ; 

; значения приведенной допустимой ошибки по фазе 

 и пороговое значение по амплитуде ; число 

дискретных состояний в сигнальном созвездии .   

При этом в качестве индивидуального параметра  для каждого из трех типов 

фильтров была выбрана степень связи между контурами β и шаг её изменения. Это 

обусловлено тем, что данный параметр влияет на КЧХ. Так для фильтра 1-го типа 

– , шаг изменения ; для фильтра 2-го типа  –

, шаг изменения ; для фильтра 3-го типа  – , 

шаг изменения .  

Результаты моделирования представлены на рисунках  П4.19 – П4.32. При 

этом при построении интересующих зависимостей были использованы удельные 

2
ош 10 

3
0 раз 3,5 10

    

 0 0,25;0,499   пор 0;0,9М 

 4;128n



 0,01;2,41 0,05 

   0,1;6 3  0,1   0;1,15

0,05 
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оценки пропускной способности и приведенные значения степени связи между 

контурами . Это можно представить следующим образом: удельные 

оценки пропускной способности , где ;  – 

пропускная способность и требуемое для ее достижения число дискретных 

состояний , где  в индексах подразумевает их тип (см. подраздел П4.2.1). 

На рисунках П4.19-П4.24 используются следующие общие обозначения.  Тип 

ЛИС: фильтр 1-го типа (кривые с маркером ромб); фильтр 2-го типа (кривые без 

маркера); фильтр 3-го типа (кривые с маркером звездочка).   Тип оценки удельной 

пропускной способности (см. подрисунки а,б,в):  (––);  (– . –);  (– –). 

Тип оценки числа дискретных состояний (см. подрисунки г,д,е):  (––); 

 (– . –);  (– –). Параметры:  (см рис. а, г);  

 (см рис. б, д);  (см рис. в,е). 

На рисунках П4.25 – П4.33 используются следующие общие обозначения. Тип 

оценки удельной пропускной способности (см. подрисунки а,б,в):  ( ); 

 ( );  ( );  ( );  ( );  ( ). 

Тип оценки числа дискретных состояний (см. подрисунки г,д,е):  ( );

  (  ); (  ). Параметры:  (см рис. а, г);  

 (см рис. б, д);   (см рис. в,е). 
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Рис. П4.19. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 
контурами . Результирующая расстройка по частоте = 0.  
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•Ĉ •

•n

бит
Гц с×

•
•Ĉ
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Рис. П4.20. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,05.  
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Рис. П4.21. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,1.  
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Рис. П4.22. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,15.  
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Рис. П4.23. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,2.  
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Рис. П4.24. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,25.  
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Рис. П4.25 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  
1- ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0,05 (красная 

линия).  
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Рис. П4.26 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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Рис. П4.27 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0,2 (черная линия); = 0.25 

(красная линия). 
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Рис. П4.28 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  
1- ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа. Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0,05 (красная 

линия). 













а) г)

б) д)

в) е)

бит
Гц с×

•
•Ĉ
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Рис.  П4.29. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа.  Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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•Ĉ

бит
Гц с×

•
•Ĉ
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Рис. П4.30. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа. Результирующая расстройка  = 0,2 (черная линия);  = 0,25 

(красная линия). 
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Рис. П4.31. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.  Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0,05 

(красная линия). 
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•Ĉ

бит
Гц с×

•
•Ĉ
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Рис. П4.32. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.   Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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Рис. П4.33. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.  Результирующая расстройка = 0,2 (черная линия); = 0,25 

(красная линия). 
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•Ĉ

бит
Гц с×

•
•Ĉ
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Анализируя зависимости, приведенные на рисунках П4.19–П4.33 можно 

прийти к следующим выводам:  

1. Достижение предельной потенциальной пропускной способности для РСПИ 

на базе теории разрешающего времени, в которых применяются ФМн-n-сигналы, в 

общем случае происходит за счёт использования «окон прозрачности». 

Исключения из данного правила составляют случаи: 

 наблюдаемые при малых значениях обобщенной расстройки по частоте 

 при и . 

 наблюдаемые, когда КЧХ канала соответствует фильтру третьего типа.  

При отсутствии ошибок измерений и влияния подсистемы порогового 

шумоподавления на работу РУ, наибольшая удельная предельная потенциальная 

пропускная способность составляет  и достигается при n = 4  (то 

есть  пр
ˆ 3,17 бод/с*ГцC  , то есть выше скорости Найквиста)  без использования 

режима «окон прозрачности» в условиях отсутствия расстройки по частоте. При 

этом КЧХ соответствует фильтру третьего типа при 1. При больших значениях 

приведенной предельной ошибки измерения мгновенной фазы  и 

значительных ограничений со стороны пороговой подсистемы шумоподавления 

 предельная удельная пропускная способность достигает значений 

 при числе дискретных состояний n = 128 . Расстройка по 

частоте приводит к уменьшению  в худшем случае до: а) значений 

 при малых значениях обобщенной расстройки по частоте 

 (наблюдается при использовании в качестве ЛИС фильтра второго 

и третьего типа при  n = 127); б)  значений  при больших 

 
1 соответствует КЧХ РФ 

 0 0.05;0.1  пор 0 M  0 0,499 

 пр  бит/ Гц×сˆ 9С 

0 

0 0,25 

пор 0,9M 

 пр  бит/ Гц×сˆ 6,5С 

прС̂

 пр  бит/ Гц×сˆ 5,88С 

 0 0,05;0,1 

 пр сˆ 9 б т5,8 и ×3 / ГцС 
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значениях обобщенной расстройки по частоте  (наблюдается при 

использовании в качестве ЛИС фильтра третьего типа и n = 128).  

2. В условиях высокой частотной избирательности канала связи ( ), 

обусловленной быстрым спадом АЧХ вне полосы пропускания и приводящей к 

значительному уровню неравномерности нормированной АЧХ канала связи в 

полосе его пропускания, использование режима передачи информации с помощью 

«окон прозрачности» обеспечивает в общем случае , что позволяет 

повысить пропускную способность РСПИ. Кроме того, при выборе скорости 

передачи, c учётом ранее полученных результатов, можно говорить о обеспечении 

более низких требований к символьной синхронизации, при условии выбора 

длительности символа равной длительности символа, к которой стягивается «окно 

прозрачности». Однако при этом может наблюдаться проигрыш по требуемому 

числу дискретных состояний по отношению к случаю, когда «окна прозрачности» 

не используются  .   

3. При использовании режима передачи информации с использованием «окон 

прозрачности» необходимо учитывать следующие особенности, которые 

возникают, когда АЧХ и ФЧХ канала связи обладают четной и нечетной 

симметрией относительно его средней частоты:  

а) в общем случае коэффициент прямоугольности, при котором достигается 

, уменьшается с увеличением ;  

б) при увеличении  наблюдается сокращение диапазона значений 

коэффициента прямоугольности1, при которых оценки пропускной способности 

равны или незначительно отличаются от значения предельной потенциальной 

пропускной способности, при этом изменение зависимости потенциальной 

пропускной способности становится более выраженным около того значения 

коэффициента прямоугольности, при котором достигается ;  

 
1 Большим значениям β0 соответствуют большие значения коэффициента прямоугольности 

 0 0,15;0.25 

0 1 

1 б.окС С 

 *
макс б.ок'n n

 1max С


  0

0

прС
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в) в отсутствии расстройки по частоте, при одновременном наличии требований по 

пороговому значению амплитуды радиосигнала  и возрастании ошибок 

измерений  реализация  происходит при больших значениях 

частотной избирательности по сравнению со случаем  при условии, 

что неравномерность в полосе пропускания у АЧХ канала отсутствует, а при 

наличии неравномерности – при меньших значениях частотной избирательности 

относительно случая . При наличии расстройки по частоте 

достижение  при  возникает при меньших значениях 

частотной избирательности АЧХ по сравнению со случаем . 

4. Использование  и  вместо  и , соответственно, позволяет 

снизить необходимое число дискретных состояний для их реализации. В первом из 

перечисленных случаев выигрыш по числу дискретных состояний  в 

среднем составляет, как минимум 2 раза, когда выполняется условие 

, что наблюдается в большинстве практически интересуемых случаев. Во втором 

случае, когда используются «окна прозрачности», выигрыш  при 

отсутствии расстройки по частоте и ошибок измерений по мгновенной фазе 

составляет , когда выполняется условие , при этом, в 

среднем данный выигрыш составляет . В тоже время при наличии 

ошибок измерений и ограничений на амплитуду принимаемого сигнала выигрыш 

составляет , когда выполняется условие , при этом, 

в среднем, выигрыш в данном случае составляет . Потери по 

пропускной способности при использовании «окон прозрачности» 

 пор 0M 

 0   1maxС


 

 пор0;  M  

 пор0;  M  

 1maxС


   пор0;  0M  

 пор0;  0M  

срС ВсрС
*
б.окС

ВмаксС

 *
б.ок ср/n n

*
б.ок
**
б.ок

1 0,86
n

n
 

 '
макс ср' /n n

'
макс ср' / 1,14n n  макс

'
ср

'
1 0,33

n

n
 

'
макс ср' / 1,35n n 

'
макс ср' / 1,25n n  макс

'
ср

'
1 0,33

n

n
 

'
макс ср' / 1,6n n 
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 при наличии ошибок измерений в худшем случае 

достигают 9,4%, а при их отсутствии – не превышают 2,8%, без использования 

«окон прозрачности» потери  в худшем случае 

составляют: 11,9% при ; 15% при  и 

14,7% при .  

5. Использование сигнальных созвездий с малым числом дискретных ( 25n  

состояний позволяет обеспечить в условиях больших значений ошибок измерений 

(равных четверти шага квантования) и значительных ограничений со стороны 

пороговой подсистемы шумоподавления, то есть  следующие 

показателя по удельной пропускной способности: 

– когда КЧХ канала соответствует характеристике фильтра 1-го типа. Без 

использования «окон прозрачности»:  *
б.ок

ˆ 2,99;4,658  бит/с*ГцС   при  *
б.ок 7;25n   

и  0 1,11;1,91  ;  ср
ˆ 2,99;4,658  бит/с*ГцС   при  ср 5;23n   и  0 0,86;2,206  ;  

 **
б.ок

ˆ 2,01;2,13  бит/с*ГцС   при **
б.ок 4n   и  0 0;2,01  . При использовании «окон 

прозрачности»  
Вмакс

ˆ 3,377;4,6С   и  
Нмакс

ˆ 3,15;4,511С   при  макс 9;24n   и 

 0 1,51;2,01  ;  
Вср

ˆ 2,99;4,624  бит/с*ГцС   и  
Нср

ˆ 2,273;4,22  бит/с*ГцС   при 

 ср 7;25n   и  0 1,36;2,01  ;  
Вмин

ˆ 1,875;4,557  бит/с*ГцС   и 

 
Нмин

ˆ 1,315;3,387  бит/с*ГцС   при  мин 6;23n   и    0 1,16;2,01 2,11;2,41   . 

– когда КЧХ канала соответствует характеристике фильтра 2-го типа. Без 

использования «окон прозрачности»:  *
б.ок

ˆ 2,911;4,199  бит/с*ГцС   при 

 *
б.ок 11;24n   и  0 0,8083;1,386  ;  ср

ˆ 2,99;4,658  бит/с*ГцС   при  ср 7;23n   и 

 0 0,5774;1,386  ;   **
б.ок

ˆ 0,6102;2,335  бит/с*ГцС   при **
б.ок 4n   и  0 0;3,464  . 

При этом резкое уменьшение **
б.окС̂  начинается только при 0 1,443  . При 

использовании «окон прозрачности»  
Вср

ˆ 2,333;3,95  бит/с*ГцС   и 

 
В В Вмакс ср макс/ 100%С C С 

 * *
б.ок ср б.ок/ 100%С C С 

пор 00,  0,499M    пор 00,9,  0,499M   

пор 00,9,  0,25M   

пор 00,9,  0,25M   
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Нср

ˆ 2,233;3,717  бит/с*ГцС   при  ср 13;25n   и 

       0 1,328; 1,501 2,252; 2,309 2,483 2,656 3,291     ; 

 
Вмин

ˆ 1,594;4,253  бит/с*ГцС   и  
Нмин

ˆ 1,591;3,327  бит/с*ГцС   при  мин 4;25n   и 

 0 0,8083;1,501  ;  
Вмин

ˆ 1,225;1,364  бит/с*ГцС   и  
Нмин

ˆ 0,7878;1,182  бит/с*ГцС   

и      0 1,7032;2,309 2,483 2,656; 3,291    при мин 4n  . 

– когда КЧХ канала соответствует характеристике фильтра 3-го типа. Без 

использования «окон прозрачности»:  *
б.ок

ˆ 3,616;4,891  бит/с*ГцС   при 

 *
б.ок 6;22n   и  0 1,496;2,457  ;  ср

ˆ 3,285;5,037  бит/с*ГцС   при  ср 6;23n   и 

   0 0;0,3205 1,068;2,457   ;   **
б.ок

ˆ 2,101;2,799  бит/с*ГцС   при **
б.ок 4n   и 

   0 0;0,3205 1,068;2,457   . При использовании «окон прозрачности» 

 
Вмакс

ˆ 3,928;4,88С   и  
Нмакс

ˆ 2,938;4,778С   при  макс 7;21n   и  0 1,646;2,41  ; 

 
Вср

ˆ 3,928;4,964  бит/с*ГцС   и  
Нср

ˆ 2,938;4,507  бит/с*ГцС   при  ср 7;23n   и 

 0 1,543;2,41  ;  
Вмин

ˆ 3,929;4,929  бит/с*ГцС   и  
Нмин

ˆ 2,938;3,656  бит/с*ГцС   

при  мин 7;23n   и  0 1,44;2,41  . 
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П4.2.3 Исследование возможностей по повышению пропускной способности 

РСПИ ППИ с АФМн-N-сигналом на базе теории разрешающего времени 

Исследование возможностей по повышению пропускной способности 

фазовой РСПИ, использующей АФМн-N-сигналы с одинаковым числом 

дискретных состояний по амплитуде и фазе1 и теорию разрешающей времени для 

его приема и обработки в каналах с МСИ, производись посредствам численного 

метода оценки пропускной способности, представленного в разделе 4.5.  

Общие для всех трёх типов фильтров исходные параметры, используемые 

при применении численного метода были следующими: ; 

; приведенные абсолютные значения предельных ошибок 

измерений огибающей  и фазы ; число 

дискретных состояний по фазе и амплитуде в сигнальном созвездии 

.  

При этом в качестве индивидуального параметра  для каждого из трех 

типов фильтров была выбрана степень связи между контурами β и шаг её 

изменения. Так для фильтра 1-го типа – , шаг изменения ; 

для фильтра 2-го типа  – , шаг изменения ; для фильтра 3-

го типа  – , шаг изменения .  

Результаты решения поставленной задачи представлены на рисунках П4.34 – 

5.48. При этом, при построении интересующих нас зависимостей были 

использованы удельные оценки пропускной способности и приведенные значения 

степени связи между контурами. Это можно представить следующим образом: 

удельные оценки пропускной способности , где ;  – 

 
1 Данный выбор обусловлен результатами, полученными в главе 4. 

2
ош 10 

3
0 раз 3,5 10

    

 0 0,25;0,499   0 0,25;0,499 

 4;32n m N  



 0,01;2,41 0,05 

   0,1;6 3  0,1 

 0;1,15 0,05 

0
ˆ / 2С С F 
   0 0 / 2F    С
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пропускная способность и требуемое для ее достижения число дискретных 

состояний по амплитуде и фазе , где  в индексах подразумевает их тип (см. 

подраздел П4.2.1). 

На рисунках П4.34 – П4.39 используются следующие общие обозначения.  

Тип ЛИС: фильтр 1-ого типа (кривые с маркером ромб); фильтр 2-ого типа (кривые 

без маркера); фильтр 3-ого типа (кривые с маркером звездочка).   Тип оценки 

удельной пропускной способности (см. подрисунки а,б,):  (––);  (– . –);  

(– –). Тип оценки числа дискретных состояний (см. подрисунки в,г): 
*
б.окN   (––); 

**
б.окN   (– . –); срN  (– –). Параметры:  (см рис. а, в);  

 (см рис.  б, г). 

На рисунках П4.40 – П4.46 используются следующие общие обозначения. 

Тип оценки удельной пропускной способности (см. подрисунки а,б):  ( ); 

 ( );  ( );  ( );  ( );  ( ). 

Тип оценки числа дискретных состояний (см. подрисунки в,г):  ( );

  (  ); (  ). Параметры:  (см рис. а, в);  

 (см рис.  б, г). 

Анализируя зависимости, приведенные на рисунках П4.34–П4.48, можно 

прийти к следующим выводам:  

 В общем случае для класса РСПИ, функционирующих на основе теории 

разрешающего времени, в которых применяются АФМн-N-сигналы (n = m), 

достижение предельной потенциальной пропускной способности происходит за 

счёт использования «окон прозрачности». Однако в отличии от случая применения 

ФМн-n-сигналов это происходит при значительных меньших значениях 

коэффициента прямоугольности, о чем можно судить по значениям β0.   

В отсутствии расстройки по частоте достижение предельной потенциальной 

пропускной способности среди всех типов фильтров наблюдается в случае, если 

N 
 

*
б.окС̂ **

б.окС̂ срС̂

0 00,499,  0,499   

0 00,25,  0,25   

ВмаксС̂  

НмаксС̂ . .    
ВсрС * 

НсрС . * .   
ВминС  

НминС . .   

максN   

срN  *  минN   0 00,499,  0,499   

0 00,25,  0,25   
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КЧХ канала соответствует фильтру 1-ого типа, и составляет  

при , β0 = 0,85 и отсутствии ошибок измерений ( ), а при их 

наличии ( ) –  при , β0 = 0,75. 

Зависимость оценок пропускной способности от безразмерной 

результирующей расстройки по частоте  имеет следующие особенности: 

а) с возрастанием  происходит уменьшение предельной потенциальной 

пропускной способности. В худшем случае, что соответствует случаю КЧХ 

фильтра 3-ого типа, в отсутствии ошибок измерений наблюдается снижение со 

значения , реализуемой при ,   и  = 0, до 

 при ,   и  . А при наличии ошибок 

измерений ( ) наблюдается снижение со значения 

, которая реализуется при ,   и  = 0, до 

 при ,   и  . Таким образом, 

проигрыш по пропускной способности в отсутствии ошибок измерений, 

вызванный расстройкой по частоте, составляет 7,6%, а при их наличии ошибок 

измерений достигает 11%. В том случае, когда КЧХ канала связи обеспечивает 

наилучшие показатели по предельной потенциальной пропускной способности в 

отсутствии расстройки по частоте, что соответствует случаю КЧХ фильтра 1-ого 

типа, снижение пропускной способности достигает  при 

, ,  и , а при наличии ошибок 

измерений (  )  – , , . В 

процентном соотношении потери по удельной пропускной способности в 

отсутствии ошибок измерений составляют – 10,8%, а при их наличии – 14,81%. 

б) Значение частотной избирательности, при которых достигается

 ,  не зависит от значения  при рассматриваемых ограничениях,  

пр
ˆ 8,86 бит/Гц*сС 

31N  0,  0H    

0,249,  0,249H     пр
ˆ 8,64 бит/Гц*сС  32N 

0

0

пр
ˆ 7,765 бит/Гц*сС  32N  0 0,823  0

пр
ˆ 7,17 бит/Гц*сС  32N  0 0,7202  0 0,25 

0,249,  0,249H    

пр
ˆ 7,765 бит/Гц*сС  26N  0 0,823  0

пр
ˆ 6,429 бит/Гц*сС  23N  0 0,7202  0 0,25 

пр
ˆ 7,9 бит/Гц*сС 

0 0,7202  0 0,25  32N  0,  0H    

0,249,  0,249H     пр
ˆ 7,36 бит/Гц*сС  0 0,25  31N 

 
 

мин макс

*
б.ок

;
max С

  
 0
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Рис. П4.34. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 
контурами . Результирующая расстройка по частоте = 0.  
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N ꞏ
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Рис. П4.35. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,05.  
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в)

г)
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•Ĉ

N ꞏ
ꞏ


N ꞏ
ꞏ


0 0



592 

 

 

Рис. П4.36. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,1.  
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•Ĉ
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Рис. П4.37. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,15.  
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Рис. П4.38. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,2.  
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Рис. П4.39. Зависимости оценок удельной пропускной способности без 
использования «окон прозрачности» и оценок числа дискретных состояний, 
необходимых для их реализации, от приведенной степени связи между 

контурами  . Результирующая расстройка по частоте = 0,25.  
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Рис. П4.40 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  
1- ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0.05 (красная 

линия).  
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Рис. П4.41. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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Рис. П4.42. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

первого типа. Результирующая расстройка = 0,2 (черная линия); = 0.25 

(красная линия). 
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Рис. П4.43 Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  
1- ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа. Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0,05 (красная 

линия). 
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Рис.  П4.44. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа.  Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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Рис. П4.45. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

второго типа. Результирующая расстройка  = 0,2 (черная линия);  = 0,25 

(красная линия). 
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Рис. П4.46. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.  Результирующая расстройка = 0 (черная линия); = 0,05 

(красная линия). 
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Рис. П4.47. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.   Результирующая расстройка = 0,1 (черная линия); = 0,15 

(красная линия). 
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Рис. П4.48. Зависимости оценок удельной пропускной способности и оценок 
требуемого числа дискретных состояний для их реализации при использовании  1-
ого «окна прозрачности» от приведенной степени связи . Тип ЛИС: фильтр 

третьего типа.  Результирующая расстройка = 0,2 (черная линия); = 0,25 

(красная линия). 
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•Ĉ

N ꞏ
ꞏ


N ꞏ
ꞏ


0

0 0



605 

 

но, при этом, значение пропускной способности  уменьшается. 

Более того,  слегка возрастает с увеличением по абсолютному значению 

безразмерной результирующей расстройки по частоте . 

4) Использование режима передачи информации, при котором задействуются 

«окна прозрачности», для АФМн-N-сигналов, также как и в случае применения 

ФМн-n-сигналов позволяет обеспечить . В условиях высокой частотной 

избирательности канала связи ( ), которая может приводить к значительному 

уровню неравномерности нормированной  АЧХ канала связи в полосе его 

пропускания, использование режима передачи информации с помощью «окон 

прозрачности» обеспечивает в общем случае , что позволяет повысить в 

целом пропускную способность РСПИ. Кроме того, при выборе скорости передачи 

 c учётом ранее полученных результатов, можно говорить о 

обеспечении более низких требований к символьной синхронизации, поскольку, 

если длительность символа выбирается равной длительности символа, к которой 

стягивается область окна прозрачности, то даже при наихудших значениях ошибок 

измерений, обеспечит корректную работу решающего устройства, а следовательно, 

и достоверность приёма. 

При этом следует отметить ряд особенностей, связанных с использованием 

АФМн-N-сигнала в рассматриваемом классе РСПИ и проявляющихся в отношении 

формы АЧХ канала связи: 

а) В общем случае изменение 
ВмаксĈ  в окрестностях значения частотной 

избирательности, при которой достигается , носит значительный характер с 

явным снижением значений 
 ВмаксĈ  относительно  в отличии от ФМн-n-

сигналов. Это эффект в наибольшей степени проявляется с увеличением ; 
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б) Наибольшая протяженность 1-го «окна прозрачности», образованная 
ВмаксĈ     и 

НмаксĈ , наблюдается при значениях частотной избирательности меньших, чем при 

той, при которой достигается ; 

в) для обеспечения снижения требований к символьной синхронизации при 

использовании «окна прозрачности» в широком диапазоне изменения частотной 

избирательности целесообразно использовать те «окна прозрачности», которые 

образованы оценками пропускной способности  …  или  … . 

Следует отметить, что наибольшие по протяженности «окна прозрачности» в 

широком диапазоне изменения значений частотной избирательности канала, 

достигаются при использовании окон прозрачности, которые образованы оценками 

пропускной способности  … . 

5) Использование оценок  и  вместо  и , соответственно, позволяет 

снизить необходимое число дискретных состояний для их реализации. 

Определение проигрыша по пропускной способности и выигрыша по требуемому 

числу дискретных состояний в этом случае будем производить с помощью 

следующих оценок: 

– наибольшие потери в отсутствии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров без использования окон прозрачности 

; 

– наибольшие потери при наличии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров без использования окон прозрачности 

; 

– усредненные потери в отсутствии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров без использования окон прозрачности 

; 
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– усредненные потери при наличии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров без использования окон прозрачности 

; 

– наибольшие потери в отсутствии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров при использовании окон прозрачности 

; 

– наибольшие потери при наличии расстройки по частоте среди всех типов 

фильтров без использования окон прозрачности 

; 

– усредненные потери в отсутствии расстройки среди всех типов фильтров по 

частоте при использовании окон прозрачности 

; 

– усредненные потери при наличии расстройки среди всех типов фильтров по 

частоте без использования окон прозрачности 

; 

где  

. 

 усредненный выигрыш в отсутствии расстройки по всем типам фильтров без 

использования окон прозрачности 

 
3 5

ср ср
1 1

1 ˆ ˆ ˆ 100%
15 ik ik ikб б

i k

L С С С


 

     


   0 0 В 00
макс ок ср ок

1;3

ˆ ˆ ˆmax 100%
i iii

L С С С


      

 
 

 Вмакс ок ср ок
1;3
1;5

ˆ ˆ ˆmax 100%
ik ikiki

k

L С С С
 



      

 0 0 В 00

3

ср ок ср ок
1

1 ˆ ˆ ˆ 100%
3 i iii

L С С С


      


 В

3 5

ср ок ср ок
1 1

1 ˆ ˆ ˆ 100%
15 ik ikiki k

L С С С


 

      


      
      

      

0 0.мин 0.макс

В
0 0.мин 0.макс

' *
б б 0 б.ок 0 0 0

;

*
ок ок 0 макс 0 0 0

;

'
б.ср ср б.ср ср 0 0 0

ок

: , max ; 1;3 ;

: , max ; 1;3 ;

: ; 1;3 ;

ik ik ikik ik
ik ik ik

ik ik ikik ik
ik ik ik

ik ikik ik

k
б

k
ок

k

N С f N С i

N С f N С i

N С f N С i

N

     

     

      

      

     

      В В

*
.ср ср ок.ср ср 0 0 0: ; 1;3 .

ikik ikik

kС f N С i     



608 

 

; 

 усредненный выигрыш при наличии расстройки по частоте по всем типам 

фильтров без использования окон прозрачности 

 

 усредненный выигрыш в отсутствии расстройки среди всех типов фильтров по 

частоте при использовании окон прозрачности 

; 

 усредненный выигрыш при наличии расстройки среди всех типов фильтров по 

частоте при использовании окон прозрачности 

. 

Здесь  и  – приведённая степень связи между контурами при которых 

достигаются и , соответственно; i и k – номер типа фильтра и  – 

номер реализации безразмерной расстройки по частоте  

;  означает  .   

Значение оценок вышеприведенных оценок имеют следующие значения: 

– при отсутствии расстройки по частоте 

а) в отсутствии ошибок измерений – ; ; ; 

; ; ; 

б) при наличии ошибок измерений  – ; 

; ; ; ; ; 

– при наличии расстройки по частоте 
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а) в отсутствии ошибок измерений – ; ; ;

; ; ;  

б) при наличии ошибок измерений  – ; 

; ; ; ; . 

 
 

П4.3. Оценка времени выполнения разработанных алгоритмов оценки 

разрешающего времени и пропускной способности в среде моделирования 

Matlab на одно сигнальное созвездие 

 

Оценка времени выполнения разработанных алгоритмов для оценки 

разрешающего времени и пропускной способности осуществлялось в среде Matlab 

2021a на базе мобильной рабочей станции Dell Precision 7540 в конфигурации 7540-

5260. 

Результаты оценки времени выполнения алгоритма на одну конфигурацию 

сигнального созвездия  на базе аналитического метода применительно к ФМн-n-

сигналу приведены на рисунках  П4.49 – П4.64. При получении результатов число 

дискретных состояний по фазе составляло n ∈ [4;128], остальные параметры 

приведены на рисунках П4.49, П4.55, П4.60. В качестве ЛИС использовались: 

фильтр 1-го типа при β=1; фильтр 1-го типа при β=2,41;  фильтр 2-го типа при β=6.  

Демонстрация программного кода в котором отмечаются точки начала 

(команда tic) и окончания замера времени (команда toc) приведены на рисунке 

П4.65. Из представленных результатов (рис. П4.49 – П4.64) следует, что среднее 

время вычислений на одно сигнальное созвездие усредненное по трем указанным 

ЛИС составляет 39,7 мс. 
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Рисунок П4.49. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

ФМн- n- сигнала 

 

Рисунок П4.50. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  
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Рисунок П4.51. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  

 

 
Рисунок П4.52. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала   



612 

 

 

Рисунок П4.53. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  

 

Рисунок П4.54. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала   
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Рисунок П4.55. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

ФМн- n- сигнала  

 

 

Рисунок П4.56. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  



614 

 

 

Рисунок П4.57. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  

 

 

Рисунок П4.58. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  
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Рисунок П4.59. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  

 

 

Рисунок П4.60. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

ФМн- n- сигнала  
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Рисунок П4.61. Результаты по оценке производительности аналитического метода 
для ФМн-n-сигнала 

 

 

Рисунок П4.62. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  
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Рисунок П4.63. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  

 

 

Рисунок П4.64. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе аналитического метода для ФМн- n- сигнала  
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Рисунок П4.65. Программный код по оценке времени выполнения алгоритма на 
базе аналитического метода для ФМн-n-сигнала. Команды tic и toc, обозначают 

момент начала и конец замера времени исполнения, соответственно. 

Результаты оценки времени выполнения алгоритма на одну конфигурацию 

сигнального созвездия на базе аналитического метода применительно к АФМн-N-

сигналу приведены на рисунках   П4.68 – П4.73. При получении результатов число 

дискретных состояний по фазе составляло  4;32N  , остальные параметры 

приведены на рисунка П4.66, П4.68, П4.70. В качестве ЛИС использовались: 

фильтр 1-го типа при β=1; фильтр 1-го типа при β=2,41;  фильтр 2-го типа при β=6. 

Демонстрация программного кода, в котором отмечены точки начала (команда tic) 

и окончания замера времени (команда toc) приведены на рисунке П4.72. Из 

представленных результатов (рис. П4.66 – П4.71) следует, что среднее время 

выполнения на одну конфигурацию сигнального созвездия, усредненное по трем 

указанным ЛИС составляет 152,9 мс. 
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Рисунок П4.66. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 

 
 

 
Рисунок П4.67. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.68. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 

 

Рисунок П4.69. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.70. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 

 

Рисунок П4.71. Параметры и результаты выполнения алгоритма на одну 
конфигурацию сигнального созвездия на базе аналитического метода для 

АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.72. Программный код по оценке времени выполнения алгоритма на 
базе аналитического метода для АФМн-N-сигнала. Команды tic и toc, обозначают 

момент начала и конец замера времени исполнения, соответственно 

Результаты оценки времени выполнения алгоритма на одну конфигурацию 

сигнального созвездия на базе численного метода применительно к АФМн-N-

сигналу приведены на рисунках   П4.73 – П4.83. При получении результатов число 

дискретных состояний по фазе 256N , остальные параметры приведены на 

рисунка П4.73 – П4.75. В качестве ЛИС использовался фильтр 1-го типа при β=2,41. 

Демонстрация программного кода, в котором отмечаются точки начала (команда 

tic) и окончания замера времени (команда toc), приведена на рисунках П4.81 –

П4.84. Из представленных результатов (рис. П4.75 – П4.81) следует, что среднее 

время выполнения алгоритма на одно значение расстройки по частоте для 

заданного сигнального созвездия составляет 1,65 с, и не превосходит 1,889 с. При 

проведении замеров полагалось не учитывалось время на формирование 

псевдослучайной последовательности, поскольку при построении реальных РСПИ 

ППИ они должны быть сформированы заблаговременно.   
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Рисунок П4.73. Настройки численного метода оценки разрешающего времени для 
АФМн-N-сигнала. 

 

Рисунок П4.74. Результаты по оценке производительности численного метода для 
АФМн-N-сигнала 
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Рисунок П4.75. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 

 

 

Рисунок П4.76. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.77. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 

 

 

Рисунок П4.78. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.79. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 

 

 

Рисунок П4.80. Результаты выполнения алгоритма на одну конфигурацию 
сигнального созвездия на базе численного метода для АФМн- N-сигнала 
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Рисунок П4.81. Программный код тела программы численного метода оценки 
разрешающего времени для АФМн-N-сигнала 

 

Рисунок П4.82. Программный код тела программы численного метода оценки 
разрешающего времени для АФМн-N-сигнала 
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Рисунок П4.83. Программный код тела программы численного метода оценки 
разрешающего времени для АФМн-N-сигнала 

 

 

Рисунок П4.84. Программный код тела программы численного метода оценки 
разрешающего времени для АФМн-N-сигнала 
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ПРИЛОЖЕНИЕ 5.  СВИДЕЛЬСТВА НА ПРОГРАММЫ ЭВМ, ПАТЕНТЫ И 

ИХ КРАТКОЕ ОПИСАНИЕ 
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ПРИЛОЖЕНИЕ 6.  АКТЫ ВНЕДРЕНИЯ И ИСПОЛЬЗОВАНИЯ 

РЕЗУЛЬТАТОВ ДИССЕРТАЦИОННОЙ РАБОТЫ 
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