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Основные обозначения и сокращения 

Обозначения 

B  – скорость передачи информации 
С  – пропускная способность канала связи 
dэ – эвклидово расстояние 
dэ.св – свободное эвклидово расстояние 
dX – расстояние Хэмминга 

вE  – энергия сигнала, необходимая для передачи одного бита информации 

при const=kP  

Em – энергия сообщения 

кF∆  – полоса частотно-ограниченного канала связи 

f0 – несущая частоты 
( )( )DG j  – порождающий полином сверточного кода; здесь 01 kJ ,=  – порядко-

вый номер порождающего полинома 
J  – количество ортогональных проверочных уравнений (проверок) 
k  – количество информационных символов кодовой последовательности бло-

кового кода 

0k  – количество информационных символов, образующих миниблок сверточ-

ного кода 

l  – количество проверочных символов кода 

m  – максимальная степень порождающего полинома 

n  – количество кодовых символов кодовой последовательности блокового кода 

или длина кода 

0n  – количество кодовых символов, образующих миниблок сверточного кода 

An  – длина кодового ограничения 

En  – эффективная длина кодового ограничения 

0N  – спектральная мощность шума 

сP  – мощность сигнала 
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шP  – мощность шумов (помехи) 

kP  – вероятность ошибочного приема для двоичного символа (бита) на выходе 

дискретного канала связи 

ош.декP  – вероятность ошибочного декодирования 

Pош.пр – допустимая вероятность ошибочного приема символа 

Pош.доп – допустимая вероятность ошибок по символам (битам) 

nkR =  – скорость передачи блокового кода 

( )ωS  – спектр сигнала 

Нt  – количество (кратность) независимых ошибок 

nt  – кратность (длина) пакета ошибок 

V  – скорость модуляции 

δ  – удельная скорость передачи информации 

Сокращения 

АБГШ – аддитивный белый гауссовский шум 
АМ – амплитудная модуляция 
АСП – анализатор синдромной последовательности 
АФМ-N – амплитудно-фазовая модуляция с N уровнями 
АЭВК – асимптотический энергетический выигрыш кодирования 
Декодер – декодирующее устройство 
ДКС – дискретный канал связи 
ДОФМ – двукратная относительная фазовая модуляция 

ДСК – двоичный симметричный канал 
ДФМ – двукратная фазовая модуляция 
КАМ – квадратурная амплитуда модуляции 
КО – корректор ошибок 
Кодек – кодирующее и декодирующее устройство 
Кодер – кодирующее устройство 
КРК – корреляционные коды 
КЭС – каналы электрической связи 
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ММС – манипуляция с минимальным сдвигом частоты 
Модем – модулятор и демодулятор 
МСИ – межсимвольная интерференция 
МФК – многоиндексные фазовые коды 
МЭ – мажоритарный элемент 
ПЭ – пороговый элемент 
РС – регистр сдвига 
СК – сверточный код 
СКК – сигнально-кодовые конструкции 
СП – синдромная последовательность 
ССК – самоортогональный СК 
ФзМ – фазовый модулятор 
ФМ – фазовая модуляция 
ФПСд – формирователь проверочных символов декодера 
ФППК – формирователь проверочной последовательности кодера 
ФПСК – формирователь проверочных символов кодера 
ФСП – формирователь синдромной последовательности 
ФСС  – формирователь синдромных символов 
ЦОС – цифровая обработка сигналов 
ЦСПИ – цифровая система передачи информации 
ЦТрПИ – цифровой тракт передачи информации 
ЧКК – частотно-компактные коды 
ЧМ – частотная манипуляция 
ЧМНФ – частотная манипуляция с неразрывной фазой 
ЭВК – энергетический выигрыш кодирования 
ЭЭ – энергетическая эффективность 
QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) – квадратурная фазовая манипуляция 
OQPSK (Offset QPSK) – четырехфазовая манипуляция со сдвигом или квадра-
турная фазовая манипуляция со смещением (дифференциальная QPSK со сдви-
гом (смещением)) 
O-DQPSK – относительная DQPSK 
МСМ(Multilevel Coded Modulation) – многоуровневая кодовая модуляция 
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ВВЕДЕНИЕ 

 
В настоящее время широкое применение находят цифровые методы пере-

дачи и обработки информации. Большинство промышленно развитых стран осу-

ществляет массовый выпуск цифровых систем передачи информации (ЦСПИ).  

Известно, что эффективность ЦСПИ определяется реализуемыми мето-

дами помехоустойчивого кодирования и модуляции, а также энергетическими и 

спектральными характеристиками. Данные характеристики обеспечивают в 

современных ЦСПИ оптимальное сочетание помехоустойчивого кодирования и 

преобразования (модуляцию) сигналов.  

Основой кодовой модуляции являются сигнально-кодовые конструкции 

(СКК). Системы (устройства), которые реализуют кодовую модуляцию, получи-

ли название кодемов (кодек плюс модем). 

В данном учебном пособии рассматриваются методы построения, реали-

зации  и основные характеристики СКК, используемых в ЦСПИ проводных и 

беспроводных сетей электросвязи различного назначения. 
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1. КОДОВАЯ МОДУЛЯЦИЯ: НАЗНАЧЕНИЕ,  
ОПРЕДЕЛЕНИЕ И ОСНОВНЫЕ ПАРАМЕТРЫ 

 

Широкое применение цифровых систем передачи информации определя-

ется во многом высокой энергетической и спектральной эффективностью дан-

ных систем связи. 

Под энергетической эффективностью (ЭЭ) ЦСПИ понимают минималь-

но допустимое значение отношения энергии сигнала Ев  к спектральной плотно-

сти шума N0, необходимое (требуемое) для достижения заданной достоверности 

приема или допустимой вероятности ошибочного приема двоичного символа 

или бита сообщения, т. е. Рош.доп или Рош.пр при (Ев/ N0)min. 

Из теории электросвязи известно, что энергия сообщения Еm для некото-

рого сигнала s(t), где t пробегает (принимает) значения от 0 до T (T – длитель-

ность интервала передачи сообщения), записывается в виде следующего инте-

грала [1 – 4]: 

                                                   dttsE T
m )(2

0∫= .                                      (1.1) 

Если Т → ∞, то средняя мощность сигнала S  определяется как предел  

                                                       ])([lim T/TES mT ∞→
=                                          (1.2) 

при условии, что он существует, где Em(T) есть энергия сообщения на интервале 

длиной Т. 

Если же тип сигнала выбирается случайно из ансамбля сигналов, то ис-

пользуется другое определение мощности, такое, как предел математического 

ожидания отношения TTEm /)(  по ансамблю сигналов. 

Как известно, многие современные каналы электрической связи (КЭС) 

ограничены по мощности сигнала Рс, полосе частот канала ∆Fк и типу исполь-

зуемого сигнала s(t) [1 – 4]. 
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КЭС, ограниченные по полосе и типу сигналов, – это такие каналы связи, 

которые пропускают лишь те сигналы с модулированной несущей частотой, ко-

торые известны как ограниченные по полосе сигналы. 

Сигнал с модулированной несущей записывается в виде выражения 

                 tftStftSttftatS IRc ⋅⋅π⋅+⋅π⋅=θ+⋅⋅π⋅= 000 222 sin)(cos)())(cos()()( ,       (1.3) 

где )(ta и )(tθ  – вещественная и мнимая компоненты модулированного сигнала 

соответственно. 

Параметры модуляции )(tSR и )(tSI  позволяют более удобно записать 

модулированный сигнал (комплексное описание модуляции) в виде следующе-

го выражения [1 – 4]: 

        { }tfj
ec etSRtS ⋅⋅π⋅⋅= 02)()( , (1.4) 

где )()()( tjStStS IR +=  – комплексный сигнал, ограниченный по полосе, пред-

ставляет собой лишь математическую функцию; наблюдаемый сигнал Sс (t) оп-

ределен ранее. 

Параметр f0 называется несущей частоты, которая обеспечивает перенос 

информации по КЭС между географически разнесенными оконечными устрой-

ствами. 

Спектр сигнала s(t) определяется преобразованием Фурье вида [1 – 4] 

                                                 .dtetSfS
ftj ⋅π⋅⋅−

∞

∞−

⋅= ∫ 2)()(                                       (1.5) 

Ограниченный по полосе сигнал – это сигнал, спектр которого сосредо-

точен в малом (небольшом) интервале частотной оси около несущей частоты f0. 

Длина интервала называется шириной полосы (спектра). Условно обо-

значим этот параметр как W, при этом W < 2f0 . В идеале S(f) = 0 при 

20 /Wff >− , но на практике приемлемо более слабое условие: 

                                           ε<)( fS , при 20 /Wff >− .                                       (1.6) 
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После кодирования кодовое слово или последовательность кодовых слов 

должны быть отображены в модулированные сигналы (a(t), θ(t)) или ( )(tSR , )(tS I ). 

Данная операция отображения называется модуляцией, а обратная ей опе-

рация – демодуляцией. Более точное определение модуляции состоит в сле-

дующем: модуляция – это управление колебаниями частоты (как правило, вы-

сокой частотой  f0) в передатчике с целью передачи сигналов информации. 

Идеальная непрерывная модуляция – это процесс переноса спектра полез-

ного сигнала в область более высоких частот без нелинейных, частотных и фа-

зовых искажений [1, 4]. 

Следует отметить, что теории помехоустойчивого кодирования и моду-

ляции до конца 80-х гг. прошлого века развивались практически независимо 

друг от друга, что было их недостатком. 

Выходной сигнал υ(t) ограниченного по полосе гауссовского канала с 

входным сигналом s(t) определяется сверткой вида 

                                                     ))()(()()( ttStht ρ+⋅=υ ,                                     (1.7) 

где )(th  – ограниченная по полосе функция, которая называется импульсным 

откликом канала; )(tρ  – импульсный сигнал, характеризующий выборочную 

функцию гауссовского случайного процесса. 

В теории цифровой связи утверждается, что если 2W∆T ≤ 1, то можно рас-

сматривать входной и выходной сигналы изучаемого (исследуемого) канала свя-

зи лишь в дискретные равноотстоящие моменты времени k∆T. Следовательно, 

дискретный во времени входной сигнал можно представить как совокупность 

отсчетов S(k∆T) = SR(k∆T) + j IS (k∆T) или SK = SR∙K + jSI∙K при k = 0, ±1, ±2, …, где 

SR∙K и SI∙K вещественны. Теорема В. А. Котельникова позволяет восстановить 

преданный сигнал по отсчетам. 

Обычно удобно выбирать )(th (путем добавления к модулятору и демо-

дулятору специальных выравнивающих фильтров) так, чтобы h(k∙∆T) = 0 при k, 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 11 

отличных от нуля (k ≠ 0), и равнялось «1» при k = 0. В этом случае принятый 

сигнал υ(t) представляется следующими дискретными отсчетами: 

      )()( KIKIKRKRKKK SjSS ⋅⋅⋅⋅ η++η+=η+=υ , K = 0, ±1, ±2, …,     (1.8) 

где { Kη } – отсчет вносимого аналоговым каналом шума в моменты k∆T. 

В случае, когда К-й выходной отсчет зависит лишь от k-го входного от-

счета, говорят, что межсимвольная интерференция (МСИ) отсутствует. 

Если )(tη  – гауссовский процесс, то Rη  – комплексные гауссовские ве-

личины с нулевым средним. Более того, можно организовать передачу по кана-

лу связи так, чтобы гауссовские случайные величины Kη  рассматривались как 

независимые. 

Очень часто при построении ЦСПИ для представления т-битовых байтов 

выбирают совокупность 2т вещественных или комплексных чисел, называемую 

набором сигналов, или модуляционным алфавитом. 

На рис. 1.1, а представлены четыре модуляционных алфавита с веществен-

ными значениями, объединенных названием М-ичная АМ, а на рис. 1.1, б – шесть 

модуляционных алфавитов с комплексными значениями соответственно; для по-

следних используется несколько названий, а именно, ФМ, КАМ, АФМ и т. д. 

Как правило, кодовое слово длиной п бит над двоичным полем Галуа 

GF(2) отображаются в последовательность элементов модуляционного алфави-

та длинной п. Возможны и другие варианты, например, модуляционный алфа-

вит объемом 2т/2 может использоваться  с кодом над полем Галуа GF(2т) путем 

отображения символов кодового слова в пары букв алфавита. 
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Рис. 1.1. Ансамбли сигналов:  

а – вещественных чисел; б – комплексных чисел 

 

Демодулятор, принимающий жесткое решение, вновь отображает множе-

ство вещественных или комплексных чисел, представляющее собой последова-

тельность Kυ , во множество символов модуляционного алфавита, а затем и в 

символы кодового слова. 

Правильно выбранные тип модуляции и модуляционный алфавит позво-

ляют обеспечить высокую энергетическую эффективность ЦСПИ. 

В соответствии с [1 – 3] минимально допустимое значение энергии сиг-

нала Ев при передаче информации по каналу связи с аддитивным белым гаус-

совским шумом (АБГШ) должно удовлетворять следующему равенству-

неравенству: 

                                           00 6902 NNЕ eв ⋅=⋅≥ ,log , Дж,                                   (1.9) 

что соответствует отношению Ев/ 0N  ≥ –1,6 дБ. 

Следует отметить, что в отечественной научной и технической литерату-

ре (статьях) чаще всего используется отношение мощности сигнала Рс к мощ-

а б 
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ности шумов Рш, т. е. Рс/Рш. Как известно, энергетические характеристики Рс/Рш 

и Ев/ 0N  взаимосвязаны: 

Рс/Рш  = Ев/ 0N /(∆Fk∙B), (1.10) 

где ∆Fk – полоса частот канала связи, Гц; 

В – скорость передачи информации, бит/с. 

Под спектральной эффективностью ЦСПИ чаще всего используют и по-

нимают удельную скорость передачи информации, определяемую как 

kF
B

∆
=γ , бит/с /Гц. (1.11) 

Таким образом, спектральная эффективность характеризует количество 

бит сообщения, передаваемых в полосе частот один герц при заданной или до-

пустимой вероятности ошибочного приема двоичного символа, т. е. Рк = const. 

Известны ЦСПИ, обеспечивающие удельную скорость передачи информации 

γ = 3–9 бит/с /Гц при Ев/ 0N = 5–7 дБ и Рк = 10–8– 10–10. К высокоэффективным 

ЦСПИ относятся, например, ЦСПИ цифрового наземного и спутникового теле-

видения. 

Высокие энергетические и спектральные характеристики ЦСПИ обес-

печиваются на основе оптимального согласования методов и устройств каналь-

ного (помехоустойчивого) кодирования информации и методов модуляции 

(способов и устройств формирования и приема сигналов), совокупность кото-

рых принято называть сигнально-кодовыми конструкциями (СКК). Устройства, 

которые реализуют данные методы обработки информации, называются коде-

мами. Кодемы – устройства, которые формируют сигналы наиболее согласую-

щиеся с характеристиками частотно-ограниченных каналов связи и сочетающие 

в себе элементы кодека и модема соответственно [1 – 5]. 

Идею рассматривать канальное (помехоустойчивое) кодирование и моду-

ляцию (формирование сигналов) как единый процесс обработки сигналов впер-

вые предложил в 1974 г. Дж. Месси [3]. Реализация данной идеи на начальном 
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этапе получила названии «кодовой модуляции». На рис. 1.2 представлена обоб-

щенная структурная схема цифрового тракта передачи информации (ЦТрПИ), 

построенного на основе кодема. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Рис. 1.2. Обобщенная структурная схема цифрового тракта передачи  

информации построенного на основе использования кодема 

 

СКК (иногда называемые сигналы кодовой модуляции) строятся чаще все-

го на основе совместного использования помехоустойчивого кодирования и 

многофазных и многоуровневых сигналов, образуя сигнально-кодовое про-

странство. На рис. 1.3 представлены сигнальные множества методов модуля-

ции. Кроме приведенных конфигураций сигнальных множеств (созвездий), су-

ществует много других сигнальных созвездий, обладающих наилучшими энер-

гетическими и спектральными свойствами [1 – 3]. 
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Рис. 1.3. Сигнальные множества ФМ-М (М = 2; 4; 8; 16);  

АФМ-16 и КАМ-16 

 

Координаты I = I(t) и Q = Q(t) представляют ортогональные (несущие) 

сигналы, которые используются для передачи информации; далее принято обо-

значать I(t) через I, а Q(t) через Q. В цифровых системах передачи информации 

ортогональные сигналы I и Q соответственно равны: 

)cos( tfI C ⋅⋅π= 2 , )sin( tfQ C ⋅⋅π= 2 , (1.12) 

где несущие I и Q считаются синфазной и квадратурной (ортогональной) ком-

понентами сигналов. Если точка на сигнальном множестве или IQ-плоскости 

имеет координаты (х, у), то передаваемый сигнал имеет вид: 

)cos()( ϕ+⋅⋅π= tfRtS C2 , (К – 1)∙T ≤ t ≤ kT, (1.13) 

где 2122 /yxR )( += . 
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Таким образом, каждому сигналу на двумерной IQ-плоскости соответст-

вует сигнальная точка. Множество точек (сигналов) на IQ-плоскости называют 

сигнальным созвездием, или сигнальным множеством (рис. 1.1 и 1.3), или мо-

дуляционным алфавитом [1 – 3]. 

Принципы построения СКК базируются (основываются) на отыскании 

оптимального расположения точек в некотором сигнальном пространстве, ко-

торое обеспечивало бы высокую удельную скорость передачи информации 

(сигналы, т. е. сигнальные точки расположены достаточно плотно в сигнальном 

созвездии) и высокий энергетический выигрыш от кодирования. 

Из теории цифровой обработки сигналов (ЦОС) известно, что модуля-

ция является отображением сигнального пространства или сопоставлени-

ем ν-мерного вектора некоторой сигнальной точке (х(в), у(в)) данного созвез-

дия (модуляционного алфавита). Очевидно, что если ν >1, т. е. много вариантов 

отображения векторов на множество сигнальных точек, т. е. имеется много ва-

риантов нумерации сигнальных точек. Например, для ФМ-4 или QPSK при 

ν = 2 три варианта нумерации сигнальных точек имеют вид, представленный на 

рис. 1.4. 

 
 

 

Рис. 1.4. Варианты нумерации сигнальных точек: 

а – при использовании кода Грея; б и в – естественное отображение 
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Достоинством перехода от двоичной модуляции (ν = 1) к 2ν-ичной является 

увеличение количества бит, передаваемых одним модулированным сигналом 

(символом). Например, при использовании ФМ-4 (QPSK) каждый ФМ-сигнал 

(сигнальная точка созвездия на рис. 1.4) «несет» два информационных бита 

(два двоичных символа). Таким образом, 2ν-ичная модуляция обеспечивает уве-

личение удельной скорости передачи информации (спектральную эффектив-

ность системы связи) в ν раз, но при этом возрастает средняя энергия сигналов 

(при использовании методов модуляции КАМ-М) или уменьшается расстояние 

между сигнальными точками (при использовании методов модуляции ФМ-М). 

А так как мощность передатчика всегда ограничена, то с увеличением значно-

сти модуляции, т. е. М, помехоустойчивость таких систем будет уменьшаться. 

Корректирующая способность СКК зависит от значения или величины 

минимального эвклидового расстояния (dэ), обусловленного расположением 

сигнальных точек (расстояний между сигнальными точками) в выбранном сиг-

нальном пространстве или сигнальном созвездии. Вероятность ошибочного 

приема двоичного символа (бита) в канале связи с аддитивным белым гауссов-

ским шумом для сигнальных точек с эвклидовым расстоянием между ними dэ 
определяются выражением [4, 5] 












⋅
=

02 N
dxQPr

2
э

(ее )( ,  (1.14) 

где dzexQ
/xz

x

2

2
1 −

∞

∫π⋅
=)( , х ≥ 0. 

Из выражения (1.14) следует, что с уменьшением dэ увеличивается веро-

ятность ошибочного приема. Применение помехоустойчивого кодирования ин-

формации в СКК и модемах с многоуровневой и/или  многофазной модуляцией 

обеспечивает получение требуемой (заданной) достоверности или помехо-

устойчивости передачи информации. 
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Таким образом, при формировании СКК и соответственно реализации ко-
демов, оптимально сочетающих методы помехоустойчивого кодирования и мо-
дуляции, главными вопросами являются: 

1) выбор оптимального расположения сигнальных точек в некотором 
векторном пространстве; 

2) оптимальное сопоставление кодированных помехоустойчивых кодов 
двоичным последовательностям кодированные последовательности символов 
(сигналов). 

Решение данных вопросов в настоящее время базируется (основывается) 
на выборе оптимальных методов расширения сигнального созвездия, получив-
ших название [1, 2, 5 – 10]: 

1. Решетчатая кодовая модуляция, или треллис-модуляция (Trellis – 
Coded Modulation). 

2. Многоуровневая кодовая модуляция (Multilevel Coded Modulation). 
Cущность первого метода расширения сигнального созвездия состоит в 

естественном  отображении передаваемой двоичной последовательности сим-
волов в модулированные сигналы (чаще всего ФМ-сигналы) с помощью коде-
ров систематического и/или несистематического сверточного кода, форми-
рующих кодовую решетку с определенным количеством вершин (узлов) и соот-
ветственно кодовых путей. Для декодирования СК или определения наиболее 
достоверного кодового пути на кодовой решетке используется алгоритм Ви-
терби (упрощенный алгоритм декодирования по максимуму правдоподобия). 

Сущность второго метода расширения сигнального созвездия состоит в 
отображении передаваемой двоичной последовательности информационых 
символов в модулированные символы (сигналы) с использованием либо СК, 
либо групповых кодов и М-ичных (М > 2) методов модуляции. 

Общая задача данных методов расширения сигнального созвездия состоит  
в увеличении минимального эвклидового расстояния dэ между последователь-
ностями модулированных сигналов (сигнальных точек) на основе использова-
ния как помехоустойчивого кодирования передаваемой информации, так и 
мнофазных и/или многоуровневых методов модуляции. 
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2. ОБЩИЕ СВЕДЕНИЯ О СУЩНОСТИ МИНИМАЛЬНОГО 
ЭВКЛИДОВА РАССТОЯНИЯ ПРИ ПОСТРОЕНИИ  

СИГНАЛЬНО-КОДОВЫХ КОНСТРУКЦИЙ 
 

При многофазной ФМ и многоуровневой модуляции типа АФМ, КАМ и 

т. д. скорость передачи информации (В) можно увеличить за счет увеличения 

количества фаз (при ФМ) или уровней модуляции (АФМ, КАМ и т. д.). Однако 

увеличение количества фаз (уровней) требует увеличение отношения Ев/ 0N  

(или Рс/Рш = Ев/ 0N ∆Fk∙В) для обеспечения заданной (допустимой) вероятности 

ошибочного приема (Рош.пр) двоичного символа, бита переданной информации 

или переданного информационного сообщения. 

В связи с этим стоит задача найти способ размещения сигнальных точек в 

векторном пространстве используемого метода модуляции, в котором возрас-

тание (увеличение) этого отношения Ев/ 0N (или Рс/Рш) за счет увеличения числа 

фаз компенсировалось бы уменьшением требуемого отношения Ев/ 0N (или 

Рс/Рш) посредством введения помехоустойчивого кодирования и коррекции не-

большого числа ошибок или ошибок небольшой кратности (tош.исп ≤ 1 – 3 бит). 

Данное заключение основывается на следующем факте. Известно, что 

фазовый код Грея обладает тем свойством, что кодовые слова, соответствую-

щие сигналам с соседними фазами отличаются лишь одним двоичным симво-

лом. Однако при воздействии очень сильных шумов (помех) возможны сильные 

(большие) искажения фазы, в результате чего могут возникать ошибки в двух и 

более символах фазового кода Грея. Однако в практически важной области до-

пустимых вероятностей ошибок по символам (битам) Рош.доп  = 10–6– 10–12 веро-

ятность возникновения такой ситуации не превышает 10–7. Таким образом, при 

совместном использовании помехоустойчивого кодирования и многофазных 

и/или  многоуровневых методов модуляции вероятность ошибочного приема 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 20 

информации Рош.пр определяется не только помехоустойчивым кодом, но и ме-

тодом модуляции [1, 2, 4 – 13]. 

Для оценки достоверности или определения вероятности ошибочного 

приема информации в каналах связи с многофазной и многоуровневой модуля-

цией вместо расстояния Хэмминга (dХ) используется расстояние Эвклида, или 

эвклидово расстояние dэ. Эвклидово расстояние определяет минимальное рас-

стояние между двумя соседними сигналами или сигнальными точками, отобра-

жаемыми данными сигналами [5 – 10]. 

Пусть ρ   – принятый вектор на входе демодулятора, содержащий п бит. 

Для принятия решения демодулятором вектор сравнивается с двумя равноверо-

ятными кодовыми словами х0 и х1, каждое из которых содержит п бит. В этом 

случае при передаче двоичной информации квадрат эвлклидова расстояния 

dэ2 (х0, х1) пропорционален кодовому расстоянию Хэмминга dХ между двоичны-

ми кодовыми словами х0 и х1, каждое из которых содержит п бит. При использо-

вании мягкого принятия решения демодулятором эвклидово и хэммингово рас-

стояния связаны равенством dэ2 = 4dХ. 

Вероятность ошибочного приема кодового слова ρ  при различии х0 и х1 

определяется эвклидовым расстоянием между этими векторами и записывается 

в виде следующего выражения [5, 6]: 

[ ]21
010 2 /

se N/dEQxxP )(),( = , (2.1) 

где Q – интеграл гауссовского распределения; 

d – расстояние Хэмминга; 

Es – мощность принимаемого сигнала. 

При вычислении вероятности ошибочного приема информации с исполь-

зованием выражения (2.1) было установлено, что вероятность ошибки на прие-
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ме определяется как типом и параметрами используемого помехоустойчивого 

кода, так и методом модуляции. 

Таким образом, для минимизации Рош.пр очень важно правильно выбрать тип 

и параметры как помехоустойчивого кода, так и метода модуляции. В связи с этим 

помехоустойчивые коды, как правило, выбираются специально для каждого метода 

модуляции, т. е. многофазной и многоуровневой модуляции. 

В соответствии с [5, 6] основным критерием при выборе типа помехо-

устойчивого кода и  его параметров является обеспечение асимптотического  

(приближенного) энергетического выигрыша кодирования (АЭВК) для заданно-

го или выбранного метода модуляции, а не минимизация вероятности ошибоч-

ного приема информации и, в частности, минимальной вероятности ошибочно-

го приема двоичного символа принятого информационного сообщения. 

Важнейшим параметром данных систем передачи информации, т. е. со-

вместно используемых помехоустойчивого кодирования и многофазных и/или 

многоуровневых методов модуляции, является свободное эвклидово расстоя-

ние dэ.св, которое может быть обеспечено системой передачи информации при 

выбранных помехоустойчивом коде и методе модуляции. Свободное эвклидово 

расстояние dэ.св определяется минимальным расстоянием между различными 

кодовыми словами (сигналами) или сигнальными точками, отображаемыми на 

плоскости сигнального пространства, что условно записывается в виде сле-

дующего равенства [5, 6]: 

dэ.св = min[d(xi, xj)], i ≠ j. (2.2) 

Свободное эвклидово расстояние часто измеряется в децибелах, и эта ме-

ра определяется соотношением [5, 6, 9] 

dэ.св  = 20log10 dэ, дБ. (2.3) 

Нижняя граница вероятности ошибочного приема информации задается 

следующим равенством-неравенством [6, 9 – 11]: 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 22 

Рош.пр ≥ Q (dэ.св / (2σ)), (2.4) 

где σ – дисперсия компонент гауссовского шума. 

Вероятность ошибочного приема двоичного символа приближается к 

этой границе при больших отношениях Рс/Рш. 

Асимптотический энергетический выигрыш кодирования определяется 

выражением [5, 6] 

АЭВК = 20log10 (dэ.св/ dэ.осн), дБ, (2.5) 

где dэ.осн – минимальное эвклидово расстояние между различными последова-

тельностями системы передачи информации без помехоустойчивого 

кодирования с той же средней и пиковой мощностью. 

В заключение необходимо отметить следующее: 

1) при введении помехоустойчивого кодирования и выбранном методе 

модуляции можно по-разному расположить сигнальные точки в эвклидовом 

пространстве и, следовательно, получить разные значения минимального эвк-

лидово расстояния dэ min, которые будут определяться как типом, так и пара-

метрами помехоустойчивого кода; 

2) при одном и том же типе помехоустойчивого кода можно получить 

разные значения dэ min, применяя разные методы модуляции и их параметры. 

Например, используя частотную модуляцию с непрерывной фазой (ЧМНФ) и 

разными значениями индекса частотной модуляции; 

3) оптимальное решение данных вопросов, т. е. правильный выбор мето-

дов и параметров помехоустойчивого кода и модуляции, является достаточно 

сложной технической задачей. 

Далее рассмотрим методы (принципы) построения СКК на основе ис-

пользования групповых (циклических), непрерывных (сверточных) кодов и тур-

бокодов, а также их основные характеристики, преимущества и недостатки. 
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3. МЕТОДЫ ПОСТРОЕНИЯ  
СИГНАЛЬНО-КОДОВЫХ КОНСТРУКЦИЙ  

НА ОСНОВЕ СВЕРТОЧНЫХ КОДОВ 
 

3.1. Общий принцип построения сигнально-кодовых конструкций 

на основе использования сверточных кодов и многократной фазовой модуляции 

 

В данном разделе будут рассмотрены принципы построения методов ре-

шетчатой кодовой модуляции и алгоритмы обработки модулированных сигналов. 

При использовании многоуровневых (многофазовых) методов модуляции 

ФМ-М (М = 4; 8; 16 и т. д. – количество фаз) каждый модулированный символ 

может рассматриваться во времени как символ кода с основанием q = 2к∙γ, к ≥ 2, 

γ = В/∆Fk – удельная скорость передачи информации. 

В этом случае использование набора из к таких символов и (п – к) избыточ-

ных (проверочных или контрольных) символов помехоустойчивого кода позво-

ляют получить на п-символьном наборе либо систематический, либо несисте-

матический q-ичный код. 

Основной подход к использованию помехоустойчивого кодирования в 

совокупности с методами многофазовой модуляции заключается в снижении 

максимально достижимой удельной скорости передачи информации, обеспечи-

ваемой выбранным методом модуляции, до значения удельной скорости пере-

дачи информации при методе модуляции меньшей кратности (с меньшим коли-

чеством фаз). Однако при этом обеспечивается большая энергетическая эф-

фективность метода модуляции меньшей кратности и, следовательно, большая 

помехоустойчивость данного метода модуляции, чем без применения помехо-

устойчивого кодирования. Вышесказанное подтвердим рассмотрением сле-

дующего примера. 

Пусть для передачи информации используется метод модуляции ФМ-8, а 

в качестве помехоустойчивого кода – несистематический СК со скоростью пе-
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редачи кода R = 2/3 и длиной кодового ограничения к = 2. На рис. 3.1 приведе-

ны функциональная схема кодера СК с R = 3200 =пк и его кодовая решетка.  
а 

 

Рис. 3.1. Структурная схема кодера СК с R = 2/3 для ФМ-8 (а) 

 и его кодовая решетка (б) 

 

Кодер СК имеет два информационных входа I1 (х) и I2 (х), три выхода 

(с0, с1, с2) для кодовых символов, которые производят коммутацию соответст-

вующей фазы несущей частоты на выходе модулятора. Очень важным момен-

том при выборе параметров СК является оптимальное согласование миниблока 

кодовых символов (п0 = с0с1с2), т. е. ребер (ветвей) кодовой решетки с сигналь-

ными точками (векторами) модулированного сигнала (символа). 

На рис. 3.2 представлена векторная диаграмма, отображающая кодовые 

ребра (ветви) и сигнальные вектора при использовании кода Грея и СК с 

R = 2/3 и к = 2. 

 
а б 
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Рис. 3.2. Отображение кодовых ветвей в сигнальные векторы 

 

Данное расположение сигнальных векторов является естественным (нор-

мальным) отображением, поскольку все ребра (ветви), расстояние Хэмминга 

между которыми равно соответственно х1 ⊕  х2 = 1, х1 ⊕  х3  = 2, х1 ⊕  х4 = 3, пе-

реходят в сигнальные точки, а эвклидово расстояние dэ между ребрами (ветвя-

ми) не меньше соответственно следующих значений: 
0эd = 22 − , 

1эd = 2 , 

2эd = 22 + и 
3эd = 2. 

 Свободное эвклидово расстояние dэ.св определяется как расстояние между 

нулевым кодовым путем (000…000…) и кодовым путем вида 001011000… и 

рассчитывается по формуле [5, 6] 

dэ.св = 2
1

2
0 dd + . (3.1) 

 Если средняя (или пиковая) мощность сигнала в основной системе связи 

без помехоустойчивого кодирования такая же, как и в системе связи с помехо-

устойчивым кодированием, то эвклидово расстояние равно dэ  = 2 , т. е. соот-

ветствует эвклидову расстоянию между сигнальными точками метода модуля-
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ции ФМ-4, а асимптотический ЭВК будет определяться выражением 

АЭВК = 20lg[( 2
1

2
0 dd + )1/2/d1] и будет равен 20lg[(12 + 22)1/2/2] = 1,1 дБ. 

 Таким образом, применение помехоустойчивого кодирования в системе 

связи с ФМ-8 при «информационной» удельной скорости передачи информации 

γ = 2 бит/с/Гц обеспечивает АЭВК = 1,1 дБ по сравнению с системой связи, ис-

пользующей метод модуляции ФМ-4 без применения помехоустойчивого коди-

рования передаваемой информации, следовательно, будет обеспечиваться 

большая достоверность передачи информации. 

 Аналогичным способом можно достичь более высокой помехоустойчиво-

сти передачи информации некодированной модуляции ФМ-8 (с кодированной 

удельной скоростью передачи информации γ = 3 бит/с/Гц), используя кодиро-

ванную (кодовую) модуляцию ФМ-16 с некодированной удельной скоростью 

передачи информации γ = 4 бит/с/Гц. 

 Однако не все СК можно эффективно использовать для построения СКК. 

Важнейшим требованием, предъявляемым к помехоустойчивым кодам, исполь-

зуемым для построения СКК, является то, что помехоустойчивые коды не 

должны расширять спектр модулированных сигналов, т. е. не должны сущест-

венно увеличивать скорость передачи информации. К таким кодам относятся 

циклические коды Хэмминга, Рида – Соломона, частотно-компактные коды 

(ЧКК), корреляционные коды (КРК), сверточные коды Унгербоека и др. Следу-

ет отметить, что из данных классов кодов сверточные коды Унгербоека бы-

ли специально разработаны для систем связи с многократной ФМ. Далее 

рассмотрим принцип построения СКК на основе использования СК Унгер-

боека и ФМ-8; 16. 

 Сущность принципа построения СКК на основе СК Унгербоека и ФМ-М 

(М ≥ 4) состоит в делении множества сигнальных точек на подмножества таким 

образом, чтобы эвклидово расстояние dэ  между сигнальными точками увели-
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чивалось, тогда как число сигналов в подмножестве уменьшалось. Иногда та-

кой принцип построения СКК называют «отображением кодирования путем 

деления множества сигналов» или «отображением через разбиение (декомпо-

зицию) множества (сигнальных точек)» [5, 6, 9, 10]. 

 Кодер СК в такой системе связи должен обеспечивать максимальное эвк-

лидово расстояние dэ мах между всеми парами сигналов множества, поэтому 

можно рассматривать как автомат (устройство) с конечным (заданным или вы-

бранным) числом состояний и известными (определенными) переходами на 

множестве состояний. 

 Если за интервал модуляции кодируется к = 2; 3; 4; … бит, то должно 

быть 2к возможных переходов из каждого состояния в другие состояния. По-

этому необходимо решить задачу выбора множества из 2к + 1 символов с пере-

ходами, при которых достигается (обеспечивается) максимальное эвклидово 

расстояние dэ мах. Унгербоеком предложено несколько правил отображения под-

множества ФМ-сигналов (сигнальных точек) на ребра кодовой решетки при ис-

пользовании СК. Наиболее важными являются следующие три правила [12, 13]: 

1) все подмножества должны появляться на кодовой решетке с одинако-

вой вероятностью; 

2) входящие и исходящие переходы одного и того же состояния должны 

быть приписаны подмножествам, находящимся на наибольшем эвклидовом рас-

стоянии; 

3) параллельные переходы присваиваются сигнальным точкам, разде-

ленным наибольшим эвклидовым расстоянием (высшие уровни разбиения). 

В соответствии с этими правилами выбор сигналов  (сигнальных точек), 

попадающих в каждое из вложенных подмножеств, и приписываемых им мет-

рик (веса) осуществляется с помощью разбиения (декомпозиции) сигнального 

созвездия на η подмножеств (уровней). На i-м уровне разбиения (1 < i < η), вы-
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бранным множеством сигналов, например для ФМ-8, будет следующее множе-

ство: 000, 001, 010, 011, 100, 101, 110 и 111, которое разбивается на два под-

множества S1(0) и S1(1) (рис. 3.3); если i = 1 (что соответствует отображению 

рис. 3.3) и Si (b1 …bi – 10) и Si (b1 … bi – 11), i > 1, то квадрат эвклидова расстояния 
2

i
dэ между сигнальными точками в каждом подмножестве будет максимальным; 

для рассматриваемого примера dэ1 = 2 = 1,414. Битовый разряд метки bi є {0, 1} ас-

социируется  (сравнивается) с выбором подмножества Si (b1, … bi – 1, bi) на  i-м 

уровне разбиения; для рассматриваемого примера – это подмножество сигналов 

ФМ-4 (четыре разных фазовых сигнала  в двух подмножествах). Далее каждое 

из подмножеств вновь разбивается на два подмножества с обеспечением мак-

симального эвклидова расстояния в каждом из этих подмножеств. Этот процесс 

разбиения завершается полной нумерацией сигнальных точек или формирова-

нием СКК. Таким образом, каждая сигнальная  точка получает свою (уникаль-

ную) метку (номер) из двух бит (в данном примере из трех бит – b1b2b3). 

Рис. 3.3. Метод последовательного деления множества сигналов  

на подмножества для ФМ-8:  

S0 и S1 – сигналы первых двух подмножеств; 

 С0 – С3 – сигналы вторых четырех подмножеств 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 29 

При таком методе разбиения внутренние расстояния в подмножествах 

образуют неубывающую последовательность эвклидовых расстояний (или 

квадратов эвклидовых расстояний d2
э1 < d2

э2 < … < d2
эη). 

Окончательный результат соответствует естественной нумерации точек 

ФМ-8, т. е. двоичному представлению целых чисел, величина которых возрас-

тает с переходом по часовой стрелке. Результат деления, представленный на 

рис. 3.3, дает следующие значения квадратов эвклидовых расстояний d2
э1 = 

= 0,586, d2
э2 = 2 и d2

э3 = 4. 

На рис. 3.4 приведены обобщенная структурная схема кодема, форми-

рующего СКК на основе СК с R = к0/к0 +1 и 2к + 1-ичной ФМ (рис. 3.4, а); обоб-

щенная структурно-функциональная схема кодема, формирующего СКК на ос-

нове СК с R = 2/3, ν = 2 и ФМ-8 (рис. 3.4, б); структура решетки кодовой моду-

ляции СК с R = 2/3 на сигналы модуляции ФМ-8 (рис. 3.4, в).  

В соответствии с рис. 3.4, б символы (биты) первого информационного пото-

ка I1(D) кодируются несистематическим СК с R = 1/2 и q1(D) = 1 + D1 + D2, q2(D) = 

= 1 + D2, а информационные символы второго информационного потока  I2(D) пе-

редаются некодированными. На входы схемы (устройства) отображения сигналов 

ФМ-8 одновременно поступают три двоичных символа (бита) b1b2b3; b1b2 – кодовые 

символы кодера несистематического СК с R = 1/2; к = 3 и  ν = к – 1 = 2, b3 – неко-

дированные информационные символы. 
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Рис. 3.4. Кодем на основе сверточного кода и ФМ-8 
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Структура кодовой решетки и соответственно решетчатая кодовая мо-

дуляция определяется параметрами СК. Информационные  символы, которые не 

кодируются, соответствуют параллельным ребрам на кодовой решетке. Кроме 

того, из структуры кодовой решетки, приведенной на рис. 3.4, в следует, что 

она совпадает со структурой кодовой решетки СК с R = 1/2 и ν = 2, но только с 

тем отличием, что каждое ребро на исходной решетке заменяется двумя парал-

лельными ребрами, ассоциированными (сравнимыми) с некодируемым симво-

лом (битом) потока I2 (D). 

 

3.2. Классификация и краткая характеристика методов построения 

сигнально-кодовых конструкций на основе сигналов ФМ-16 и сверточных 

кодов 

3.2.1. Классификация методов построения сигнально-кодовых конструкций 

на основе сигналов ФМ-16 и сверточных кодов 

 

Известно много методов построения СКК (кодемов треллис-кодовой мо-

дуляции) на основе использования метода фазовой модуляции ФМ-16 и систе-

матических и несистематических высокоскоростных (малоизбыточных) и низ-

коскоростных (высокоизбыточных) СК. Кодеры, или формирователи провероч-

ных символов данных СК, могут быть выполнены в виде как систематических, 

так и рекурсивных кодеров. 

Рассмотрим сущность методов построения СКК (треллис-кодовой моду-

ляции) на основе использования систематических и рекурсивных кодеров СК, а 

также их основные характеристики, преимущества и недостатки. 
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3.2.2. Методы построения сигнально-кодовых конструкций на основе 

использования систематических сверточных кодов и фазовой модуляции ФМ-16 

 

Сущность методов построения, основные характеристики, преимущества 

и недостатки кодемов СКК (треллис-кодовой модуляции) на основе использова-

ния систематических СК и метода модуляции ФМ-16 рассматриваются в рабо-

тах  [5 – 10]. В  [10 – 12] анализируется эффективность построения СКК на ос-

нове использования систематических СК с параметрами R = 3/4; к1 = 2; к2 = 4; 

dсв1 = dсв2 = 5 и фазовой модуляции ФМ-16. Сравниваются некодированная ФМ-

8 и кодированная КАМ-16. В качестве критериев оценки эффективности СКК 

выбраны удельная скорость передачи информации и пиковая мощность пере-

датчика при обеспечении вероятности ошибочного приема информации 

Рош.пр = 10–4 . 

Помехоустойчивое кодирование символов осуществляется только для 

третьего информационного потока i3. В результате кодирования символов дан-

ного информационного потока формируется два символа: Р – проверочный 

символ, используемый в качестве третьего информационного символа, и коди-

руемый символ третьего информационного потока, задержанный на один и два 

такта при использовании СК с R = 3/4; к = 2 и к = 4 соответственно.  

На рис. 3.5 и 3.6 приведены обобщенные структурные схемы кодеров ко-

демов СКК с к = 2 и к = 4 и их кодовые решетки соответственно. На кодовых 

решетках пунктиром указаны «установившиеся» свободные кодовые  расстоя-

ния соответствующего СК. На рис. 3.7 приведены исходные сигнальные диа-

граммы ФМ-8 при двух вариантах расположения сигнальных точек и структура 

СКК для ФМ-16 с учетом кодированного информационного символа третьего 

потока i3 и задержанного на один такт информационного символа четвертого  

потока i4. Из структурных схем кодеров (передатчиков) кодемов СКК ФМ-16 

(см. рис. 3.5, 3.6) следует, что на вход модулятора ФМ-16 (фазовращателя) без 

помехоустойчивого кодирования поступают информационные символы перво-
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го i1, второго i2 и третьего потоков, задержанных соответственно на один такт 

(см. рис. 3.5) и два такта (см. рис. 3.6). Таким образом, на вход модулятора ФМ-16 

одновременно поступают три информационных символа i1, i2 и i4 (задержанные 

символы третьего потока) и один проверочный символ Р, сформированный из 

информационных символов третьего потока i3, что в общем соответствует 

«структуре» записи скорости передачи СК, т. е. R = к0/к0 + 1 = 3/3 + 1 = 3/4. 

Декодирование кодовых символов, поступающих с выхода демодулятора 

ФМ-16, осуществляется с использованием АВ с учетом «мягкого» или кванто-

ванного декодирования декодера Витерби; принято количество уровней кван-

тования считать равным четырем, т. е. каждый декодируемый кодовый символ 

представляется кодовым словом из двух бит: с0 – бит полярности; с1 – бит на-

дежности декодируемого кодового символа. В качестве модели канала связи 

выбрана модель ДСК без памяти с АБГШ. 

 
 

Рис. 3.5. Обобщенная структурная схема кодера кодема СКК (а) и кодовая 

решетка СК (б) с R = 1/2 и к = 2 
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                            а                                                                  б 

Рис. 3.6. Обобщенная структурная схема кодера кодема СКК (а)  

и кодовая решетка СК (б) с R = 1/2 и к = 4  

 

 

 
Рис. 3.7. Метод декомпозиции созвездия ФМ-8 для посторения СКК  

при использовании ФМ-16 
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 Расчет вероятности ошибочного приема выполнялся с использованием 

выражения 








 ⋅
=

0
8

8802
N

EQР в
КФМ

,
- . (3.2) 

 Расчет вероятностей ошибочного декодирования анализируемых методов 

построения СКК выполнялся соответственно с использованием следующих вы-

ражений [10]: 






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
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

 ⋅
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9814
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ЕerfcР в,

ош.дек  – для кодема СКК (рис. 3.12), (3.3) 

 
















 ⋅
=

0
2

45212
N
ЕerfcР в,

ош.дек  – для кодема СКК (рис. 3.13). (3.4) 

 Кроме того, при расчете Рi ош.дек  учитывались следующие правила [10]: 

1) учитываются параллельные и смежные переходы; 

2) все сдвиги по кодовым решеткам выполняются с одинаковой частотой; 

3) глубина декодирования принималась равной L = 4k бит. 

Расчет вероятностей ошибочного декодирования декодеров Витерби, ис-

пользованных в рассматриваемых СКК, выполнялся путем математического мо-

делирования. На рис. 3.8 приведены кривые вероятностей ошибочного декодиро-

вания декодера Витерби (1; 2) и кривая (3) вероятности ошибочного приема коге-

рентного демодулятора ФМ-8 при некодированной передаче информации [10]. 
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Рис. 3.8. Вероятности ошибочного декодирования декодеров СКК:  

1 – при к = 2; 2 – при к = 4; 3 – некодированная когерентная ФМ-8 

 

Из приведенных кривых (см. рис. 3.8) следует, что кодемы СКК обеспечи-

вают 3,1 дБ (при к = 2) и 4,6 дБ (при к = 4) по сравнению с некодированной ФМ-8 

при обеспечении равной удельной скорости передачи информации  γ = 3бит/с/ Гц 

и допустимой вероятности ошибочного приема по символам (битам) Рош.доп = 10–4 . 

Кодемы СКК на основе методов модуляции ФМ-М (М ≥ 8) менее чувствительны к 

нелинейности усилителей выходных каскадов модулятора. 

К недостаткам кодемов СКК на основе методов модуляции ФМ-М следу-

ет отнести следующее: 

– возможность возникновения фазовой неопределенности при выборе 

(применении) так называемых катастрофических СК; 

– повышенные требования к надежности функционирования ФАПЧ коге-

рентных демодуляторов ФМ-М; 

– проигрыш кодемов СКК на основе методов модуляции ФМ-М кодемам 

на основе рекурсивных кодеров СК Унгербоека и методов модуляции КАМ-М 

(М ≥ 8) по энергетике, составляющий примерно 1,5 дБ, , но только в диапазоне   
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Рош.доп  = 10–4 – 10–5 . Если же сравнивать пиковые мощности кодемов, то кодемы 

СКК на основе методов модуляции ФМ-М более (незначительно) эффективны, 

чем кодемы СКК на основе СК Унгербоека и КАМ-М.  
 

3.2.3. Методы построения сигнально-кодовых конструкций на основе  

использования несистематических сверточных кодов и фазовой модуляции ФМ-16 

 

Рассмотрим два метода построения СКК, их основные характеристики, 

преимущества и недостатки. Рассматриваемые методы построения СКК бази-

руются на основе: 

1) использование несистематического СК Унгербоека; 

2) использование рекурсивных кодеров СК. 

Метод построения СКК, предложенный Унгербоеком. Унгербоек разра-

ботал СК оптимально согласующиеся с многопозиционный ФМ-М (М ≥ 4) и 

многоуровневой АФМ-М (М ≥ 8). Рассмотрим методы построения СКК на осно-

ве использования несистематического СК и рекурсивного кодера СК и метода 

фазовой модуляции ФМ-8. СК характеризуется следующими параметрами: R = 

к0/к0 + 1 = 2/3, к = 2, L = 8 тактов. 

На рис. 3.9, а и б приведены обобщенные структурно-функциональные схе-

мы передатчиков кодемов СКК на основе несистематического СК и рекурсивного 

кодера систематического СК при использовании метода модуляции ФМ-8. 

Оба кодера СК имеют к = 2, а количество кодовых символов в миниблоке 

равно трем: с0, с1, с2 – для кодера несистематического СК и i1, i2, с0 – для ре-

курсивного кодера систематического СК. Оба кодера формируют кодовые ре-

шетки с четырьмя состояниями. Принципиальное различие данных методов 

построения кодеров СК состоит в обеспечении разных ЭВК, а именно, кодер 

несистематического СК обеспечивает ЭВК ≈ 3 дБ, а кодер систематического 

СК обеспечивает ЭВК ≈ 1,1 дБ по сравнению с некодированной ФМ-4. Разные 

значения ЭВК обеспечиваются за счет разных значений свободных эвклидовых 
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расстояний, формируемых кодовыми решетками СК, и соответственно распо-

ложением сигнальных точек модуляторов ФМ-8. 

 
 

Рис. 3.9. Обобщенные структурно-функциональные схемы передатчиков  

кодемов СКК на основе несистематического СК (а)  

и рекурсивного кодера систематического СК (б) 

 

Следует отметить, что оба передатчика кодемов СКК обеспечивают ин-

формационную удельную скорость передачи информации два бита на символ, 

т. е. γ = 2 бит/символ, но при этом при увеличенной кодовой (выходной) скоро-

сти передачи информации используется та же полоса частот канала связи, что и 

без применения помехоустойчивого кодирования. В соответствии с [10, 12] 

максимальный ЭВК для данных методов построения передатчиков кодемов 

СКК и при использовании декодеров Витерби с жестким принятием решения 

на выходе демодуляторов ФМ-8 составляет порядка 6 дБ при к = 9. 

В реальных системах связи (например сотовые сети связи) используются 

кодемы СКК, обеспечивающие изменение как параметров СК 

( )738721 ...к/.../R == , , так  и  способа  принятия  решения  на  выходе  демо-

а 

б 
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дулятора ФМ-М, что позволяет системам связи адаптироваться под реальные 

характеристики канала связи. 

3.2.4. Многомерное решетчатое кодирование информации 
 

Многомерное решетчатое кодирование является дальнейшим развитием 
метода решетчатого кодирования и принципиально отличается от последнего 
тем, что по одной ветви кодовой решетки передается в каждый пропускной 
временной интервал больше одного канального символа. В качестве метода мо-
дуляции используется многофазная, т. е. ФМ-М, М ≥ 8. 

Многомерное решетчатое кодирование обеспечивает более высокую 
удельную скорость передачи информации, чем стандартное решетчатое. Кро-
ме того, количество бит, отображаемых сигналами, может быть нечетным. 

Численные значения предельной скорости модулятора, реализующего 
многомерное решетчатое кодирование зависит только от канала кодирования, а 
не от схемы кодирования. Для многофазной манипуляции (ФМ-М) и канала 
связи с АБГШ удельная скорость передачи информации определяется выраже-
нием [13 – 15, 18] 

                           



 Σ+−=β π

−

=

)(sinloglog M/i
M

i
AM

24
1

122 1 , бит/с/Гц,                   (3.5) 
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


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04
exp

N
EA s  – параметр Батахария; Еs – энергия канального М-арного 

символа, определяется как Еs = (в/к)∙Ев; в – количество двоичных символов на 

входе кодера; к – количество символов М-ачного модуляционного символа. 

Вероятность ошибочного декодирования определяется выражением 

                                    )( св
св dN
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dЕвerfcР в
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
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
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

⋅
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≈
42

1
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2

                                         (3.6) 

где )( свdN  – среднее количество ошибочных путей, допустимых значением dсв. 

Обобщенная структурная схема передатчика, реализующего многомер-

ную кодовую модуляцию, имеет следующий вид (рис. 3.10). 
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Рис. 3.10. Обобщенная структурная схема передатчика, реализующего 

многомерное решетчатое кодирование 

 

Кодер имеет b входных бит и s выходных символов, которые отображаются в 

к М-арных символов в каждом интервале передачи. Для такого передатчика удель-

ная скорость передачи информации равна γ = b/к бит/с/Гц, которая в зависимости 

от выбора значений b и к может иметь целое значение и наоборот. 

В кодере s двоичные выходные символы делятся на к групп по m = log2M 

символов в каждом. Единственное ограничение на параметры передатчика это 

то, что s, к и М должны быть выбраны таким образом, чтобы 

s = кlog2M. (3.7) 

Кроме того, b необязательно должно быть целым кратным к, следователь-

но, степень кодирования решетчатого кода b/s необязательно должна быть от-

ношением соседних целых чисел. 

На рис. 3.11 приведены данные предельной удельной скорости передачи 

информации при использовании многомерного решетчатого кодирования в за-

висимости от отношения Ев/N0 и кривые удельной скорости передачи информа-

ции стандартных методов модуляции BPSK и QPSK. 

Данные, приведенные на рис. 3.11, наглядно подтверждают преимущество 

многомерного решетчатого кодирования по сравнению со стандартным ре-

шетчатым кодированием. 

 

к 
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Рис. 3.11. Предельные (оптимальные) значения удельной скорости передачи 

информации при многомерном решетчатом кодировании 

 

Слева на рис. 3.11 приведены параметры многомерного решетчатого 

кодирования и реализуемые удельные скорости передачи информации, а справа 

внизу представлены соответствующими им значения Ев/N0. 

Реализация многомерного решетчатого кодирования на основе простран-

ственных методов модуляции, например КАМ-М и АФМ-М, обеспечивает более 

высокую удельную скорость передачи информации и менее чувствительна к фа-

зовой неопределенности сигналов. 

Характеристики кодема (β, Рош.пр, Рош.дек и др.), реализующего решетча-

тую кодовую модуляцию на основе многопозиционной ФМ, могут быть сущест-
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венно улучшены, если до декодирования кодовых символов осуществляется 

фильтрация ФМ-сигналов. 

На рис. 3.12 представлена обобщенная структурная схема кодема на осно-

ве ФМ-16 с фильтрацией ФМ-сигналов [14, 15]. 

 
Рис. 3.12. Обобщенная структурная схема кодема на основе ФМ-16 

 

На рис. 3.13 представлена кодовая решетка СК, используемого в кодеме. 

Кодовая решетка имеет четыре состояния. Знаки с2 (х х х х) характеризуют 

связи в кодовой решетке. 

Рис. 3.13. Кодовая решетка для кодированной ФМ-16 
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В приемнике используется когерентный способ обработки ФМ-сигналов и 
декодер Витерби. Кодирующее устройство СК осуществляет отображение ко-
довых символов в М-ичный сигнал по схеме Унгербоека. Фильтрация сигналов 
осуществляется по принципу «приподнятого косинуса». 

Фильтр данного типа имеет лучшие характеристики по сравнению с 
фильтрами Чебышева и Баттерворта. Выигрыш кода слегка возрастает с 
уменьшением полосы пропускания фильтра, показатель ВТ должен составлять 
как минимум 1,5, чтобы избежать чрезмерного затухания. 

На рис. 3.14 представлены кривые вероятности ошибки при использова-
нии передающего и приемного фильтров в зависимости от полосы пропускания 
по сравнению с некодированной ФМ-8. 

Рис. 3.14. Верхняя граница вероятности посимвольной ошибки кодема 

СКК с фильтрацией ФМ-сигналов 

Кривые показывают, что фильтрация имеет меньший эффект в кодиро-
ванных системах, чем в некодированных, и свидетельствуют о том, что если 
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полоса частот уменьшается, то выигрыш кодирования слегка увеличивается. 
Система с кодированием является более устойчивой к явлениям межсимволь-
ной интерференции. Для того чтобы избежать затухания более 3 дБ радиочас-
тотная полоса пропускания фильтра должен быть по крайней мере в 1,5 раза 
больше скорости передачи символов, т. е.  ВТ  > 1,5. 

 

3.3. Сигнально-кодовые конструкции на основе методов модуляции 

с неразрывной фазой 

3.3.1. Общий принцип методов модуляции с неразрывной фазой 
 

Из теории электросвязи известно, что введение помехоустойчивого кодиро-

вания позволяет увеличить удельную скорость передачи информации и обеспечить 

допустимую вероятность ошибочного приема информации, но для этого требуется 

«заплатить» увеличением полосы частот канала связи. Современные каналы связи, 

как правило, имеют жесткое ограничение по полосе частот. Следовательно, при ис-

пользовании помехоустойчивого кодирования информации целесообразно исполь-

зовать методы модуляции, формирующие узкополосные спектры сигналов. Поня-

тия узкополосный и широкополосный спектры сигнала поясняются рис. 3.15, на ко-

тором приведены нормированные спектры сигналов методов модуляции ФМ-4 и 

ММС (манипуляция с минимальным сдвигом частоты). 

 
Рис. 3.15. Нормированные спектры сигналов: 

а – метод модуляции ФМ-4; б – метод модуляции ММС 
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Первые нулевые значения спектра сигнала ФМ-4 расположены на рас-

стоянии 0,5Т от несущей частоты. Главный лепесток спектра ФМ-4 содержит 

90,5 % всей мощности сигнала. Максимум первого бокового лепестка спектра 

ФМ-4 только на 13,5 дБ меньше главного. В связи с этим (из-за высокого уров-

ня  мощности боковых лепестков спектра сигнала) удельная скорость передачи 

информации ФМ-4 составляет порядка (1,5 – 1,9) бит/с/Гц. Спектр сигнала ме-

тода модуляции ММС более широкополосный, чем ФМ-4, однако уровень бо-

ковых лепестков сигнала существенно (более чем в 2 раза) меньше, чем у ФМ-4, 

следовательно, метод модуляции ММС будет меньше создавать межсимволь-

ные и межканальные помехи. 

Таким образом, разработка методов модуляции, обеспечивающих сущест-

венное сокращение мощности внеполосных (боковых) излучений, является ак-

туальной задачей теории электросвязи. При этом важным является то, чтобы 

данные методы модуляции не имели бы существенного расширения спектра 

частот сигнала. 

Такие спектры сигналов формируют методы модуляции с непрерывной 

(неразрывной) фазой, которые уменьшают или полностью исключают скачки 

фазы несущей при переходах от одного передаваемого символа к другому. 

Для получения такого эффекта необходимо ввести корреляцию между со-

седними  передаваемыми сигналами. В результате процесс модуляции характе-

ризуется непрерывными корреляционными связями и по своей сущности соот-

ветствует методу кодирования информации решетчатыми кодами. 

Известно несколько методов модуляции с неразрывной (непрерывной) или 

почти непрерывной фазой, а именно: 

а) многократная АМ или квадратурная АМ; 

б) частотная манипуляция (ЧМ) с неразрывной (непрерывной) фазой 

(ЧМНФ); 

в) корреляционные АМ, ЧМ; ФМ и ЧМНФ; 

г) манипуляция с  минимальным сдвигом частоты (ММС). 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 46 

В общем случае дискретный сигнал с постоянной огибающей и неразрыв-

ной (непрерывной) фазой записывается в виде следующего выражения [1, 4 – 8]: 

S(t) = [ ]00
2

ϕ+ϕ+⋅ω⋅ ),(cos
с

att
Т
Ев , (3.8) 

где Тс – длительность символа; ω0 = 2πƒ0 –  центральная круговая чистота; 

аi є {±1; ±3; …; ± (М –1)} – последовательность М-ичных информационных сим-

волов (М – четное число). 

Передаваемая информация заключена в изменении фазы, записываемом в 

виде следующего выражения: 

                           τ⋅−τ⋅Σ∫⋅π=ϕ
∞

−∞=∞−
diTgamat cfii

t )(),( 2 ,                                     (3.9) 

где g (t) – частотный импульс, отражающий форму изменения частоты сигнала 

при действии единичного информационного символа а0 = 1. При т = 0,5 метод 

модуляции ЧМНФ соответствует методу модуляции ММС. 

Выражения (3.8) и (3.9) определяют один из способов формирования сиг-

налов неразрывной фазой, а именно, с помощью частотного модулятора. Обоб-

щенная модель частотного модулятора, формирующего сигнал с неразрывной 

фазой, имеет следующее построение (рис. 3.16). 

 
Рис. 3.16. Обобщенная модель частотного модулятора  

с непрерывной фазой 

Каждый входной информационный символ аi умножается на функцию 

gf(t – iTc), а далее поступающие последовательно во времени сигналы аigf (t – iTc) 

умножаются на постоянный коэффициент 2πт и затем подаются на вход час-

тотного модулятора (ЧсМ) с центральной частотой ω0. 
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Длительность частотного импульса полагается равной LTc; при L = 1 моду-

лирующие импульсы не перекрываются. В этом случае реализуется «модуляция 

полным откликом». При L > 1 имеет место «модуляция частичным откликом». 

Изменение фазы сигнала можно определить формой фазового импульса 

вида 

τ⋅τ∫=
∞−

ϕ dgtg f
t )()( . (3.10) 

В этом случае выражение (3.9) записывается следующим образом: 

)(),( ciTtgamat i
i

−⋅Σ⋅π=ϕ ϕ

∞

−∞=
2 . (3.11) 

Формирование сигнала с неразрывной фазой возможно также с примене-

нием фазового модулятора (ФзМ). При этом в соответствии с выражения-

ми (3.10) и (3.11) необходимо учитывать накопление текущих значений фазы на 

предыдущих интервалах Тс. Параметры  М, L, т и форма импульса )(tg f или 

)(tgϕ полностью определяют вид сигнала S(t). 

В простейшем случае частотный импульс имеет форму прямоугольника с 

параметрами 

                                            
2
1 LTc, при 0 ≤ t ≤ L ∙ Tc, 

                                                   0, при LTc  < t < 0. 
(3.12) 

В этом случае фазовый импульс будет иметь форму, определяемую сис-

темой 


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На рис. 3.17 приведены формы для частотного (а) и фазового (б) импуль-

сов при L = 1; 2. 

 
                                 а                                                         б 

Рис. 3.17. Формы частотных (а) и фазовых (б) импульсов при L = 1; 2: 

1 – без скругления, L = 1; 2 – без скругления, L = 2; 

3 – импульс СММС; 4 – импульс сигнала с неразрывной фазой, L = 2 

 

Зависимость текущей фазы сигнала с импульсами (3.10) и (3.11) от време-
ни имеют вид «ломаной» линии, составленной из отрезков длительностью, 
кратной Тс/ L. Эта зависимость приводит к построению фазовой траектории, 
которая может быть отображена как в фазовое дерево (рис. 3.18, а), так и в ре-
шетчатый граф (рис. 3.18, б). 

Приращению фазы на +π/2 = 90° на интервале Тс соответствует поступле-
ние на вход модулятора символа аi = ±1, а приращению фазы на –π/2 – поступ-
ление информационного символа аi = –1. 

Фаза сигнала с фазовым импульсом )(tgϕ  без скругления вида (3.11) не 

имеет непрерывных производных, и в этом случае убывание спектра сигнала 
пропорционально ƒ–4; скорость убывания составляющий спектра сигнала со-
ставляют 40 дБ на декаду. 

Для повышения скорости убывания спектра сигнала используют опреде-

ленные (специальные) формы импульсов, функция которых имеет определен-

ное число непрерывных производных на границах посылки. Так, выбирая час-

тотный импульс синусоидальной формы (М = 2, L = 1 и т = 0,5) сигнал ЧМНФ 

(или СММС), частотный спектр сигнала убывает, как ƒ–6, т. е. 60 дБ на декаду. 
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При использовании фазовой функции в виде «поднятого» косинуса частотный 

спектр сигнала убывает как ƒ–8, т. е. 80 дБ на декаду. 

                           а                                                                б 

Рис. 3.18. Общий вид фазового дерева (а) и решетчатого графа (б) при т = 0,5 

В 4-ичной ЧМНФ значения фаз равны 0, π/2, π и π23 / , при переходе к фа-
зовому дереву π− 23 / ; 2/π− ; + 2/π ; π23 /  или при присвоении ребру число-
вого значения (обозначения): –3; –1; 1 и 3. 

На рис. 3.19 представлена обобщенная структурная схема модулятора 
ЧМНФ и кодовая решетка при использовании сверточного кода с параметрами 
R = 1/2, к = 3, ν = к – 1 = 3 – 1 = 2. 

 
                                         а                                                            б 

Рис. 3.19. Обобщенная структурная схема модулятора ЧМНФ (а)  

и  кодовая решетка (б) при использовании сверточного кода 
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Условие непрерывности фазы определяет способ обработки ЧМНФ-сигналов 

на приемной стороне с использованием вероятностных алгоритмов декодиро-

вания (демодуляции), например алгоритма Витерби или последовательного ал-

горитма Фано. 

В соответствии со структурой решетчатого графа состояние хi(00,00) 

может перейти в два других состояния xi1( )π− 2300 /, , хi2( )210 /π, ; данные 

переходы на кодовой решетке показаны пунктирной линией. В связи с этим ве-

роятность ошибочного приема информации при использовании методов моду-

ляции с непрерывной фазой рассчитывается и определяется нахождением эвк-

лидово расстояния dэ. Значение dэ зависит от типа модуляции, значений т и п 

(количество учитываемых тактов). Так, для метода модуляции ЧМНФ эвклидо-

во расстояние определяется выражением [1, 4 – 6] 

( )dttm
T

d T
⋅⋅π⋅∫−= 212 2

0

2 cosminэ . (3.13) 

Эвклидово расстояние методов модуляции с неразрывной фазой существен-

но увеличивается, если вводится помехоустойчивое кодирование информации. 

В таблице приведены расчетные значения d2
э min при использовании циклических 

кодов (n; к) = (7; 4) и (n; к) = (8; 4) и БЧХ-кода с параметрами (n; к) = (15; 7). 

Минимальные значения эвклидового расстояния при использовании 

ЧМНФ и циклических кодов 

Тип кода Индекс частотноймодуляции, 
2

minэd  

Без кодирования 0,2 0,4 0,5 0,6 0,8 1,0 

(7; 4) 0,5 1,3 1,9 2,2 2,3 1,0 

(8; 4) 1,0 3,0 4,0 4,5 4,8 4,0 

(15; 7) 2,0 4,5 7,0 6,5 6,1 5,0 
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Известно, что применение сверточных кодов совместно с методами моду-
ляции с неразрывной фазой является более эффективным, чем использование 
блоковых (циклических) кодов. Это преимущество сверточных кодов определя-
ется алгоритмами декодирования. 

Выполненные в [4, 5] расчеты коэффициентов энергетического выигрыша 
кодирования (ЭВК) метода модуляции ЧМНФ с использованием сверточных 
кодов показывают, что ЭВК увеличивается с увеличением п, к, т = const, 
к = const. Следует отметить, что совместное использование метода модуляции 
ЧМНФ и сверточных кодов обеспечивает получение высокого ЭВК по сравне-
нию с использованием блоковых кодов. Например, при Рс/Рш = 12 дБ, R = 1/2, 
к = 3, п = 5, т = 0,5, ЭВК = 4,5 дБ. 

Наряду с сигналами с неразрывной фазой и постоянным индексом частот-
ной модуляции (т = const) используются сигналы с изменяющимися значения-
ми т в процессе передачи информации, получившие название многоиндексных 
фазовых кодов (МФК). 

Пусть в (3.9) индекс модуляции выбирается из конечного множества 
{т1, т2, …, тк } и в процессе модуляции изменяется циклически, т. е. тi = тi + к. 
Набор индексов выбирается из множества рациональных чисел: ζγ= /m ii , где 

γ и ζ  – целые числа. Если частотный импульс )(tg f имеет прямоугольную 

форму, то выбранные значения индекса модуляции т и структура его измене-
ния приводят к тому, что фазовые траектории сигнала проходят в моменты 
времени пТс через дискретные значения фаз, кратные 2π/q, и тем самым обра-
зуют периодическую решетчатую диаграмму. 

В этом случае, как и для сверточного кода, потенциальная помехоустой-
чивость приема сигналов МФК зависит от значения минимального свободного 
кодового расстояния dсв, определяемого как минимальное расстояние между 
двумя различными путями, проходящими через один и тот же узел (вершину) 
кодовой решетки. В этом случае вероятность ошибки на один узел при приеме 
сигнала МФК по вероятностному алгоритму Витерби определяется выражени-
ем [2 – 8] 
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  021 N/RЕк
Т

Р в ⋅⋅⋅=ош.уз . (3.14) 

Результаты расчетов ЭВК для ЧМНФ с различными индексами частотной 
модуляции т  и числом позиций М (М = 2; 4; 8) показывают, что при М = const 
вероятность ошибки не узел носит обменного характера, а именно, с увеличе-
нием т Рош.уз уменьшается. Рош.уз также уменьшается с увеличением позиций М 
и индекса частотной модуляции т. 

 

3.3.2. Общий принцип построения кодема, реализующего метод модуляции 
с минимальным частотным сдвигом 

 

Рассмотрим принцип формирования метода модуляции ММС, его спек-
тральные характеристики и основные свойства. 

Принцип получения сигналов с ММС целесообразно рассматривать парал-
лельно с «классическим» методом модуляции ФМ-4. На рис. 3.20, а и б приве-
дены обобщенные структурные схемы модуляторов соответственно ФМ-4 и 
ММС, а на рис. 3.21 приведены элементарные модулирующие сигналы, исполь-
зуемые в квадратурных каналах модуляторов. 

 
Рис. 3.20. Обобщенные структурные схемы модуляторов:  

а – ФМ-4; б – ММС 

И И 

  
а б 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 53 

 
Рис. 3.21. Типы элементарных модулирующих сигналов, используемые  

в квадратурных каналах модуляторов ФМ-4 и ММС 

 

Передаваемые информационные символы «И» в коммутаторах «К» моду-

ляторов разделяются на нечетные  (см. рис. 3.20, а) и четные (см. рис. 3.20, б) 

информационные символы, которые поступают на соответствующие каналы 

модуляторов. Информационные символы потоков (а) и (b) могут быть как дво-

ичными, так и многоразрядными. 

Выходной ФМ-сигнал [ ])(cos)()( tttStS ϕ−⋅ω⋅′= 0  можно представить в 

виде суммы квадратурных составляющих сигнала, т. е. 

      [ ] [ ] tttStttStS 00 ω⋅ϕ⋅′+ω⋅ϕ⋅′= sin)(sin)(cos)(cos)()(    (3.15) 

Выражения в квадратных скобках определяются видом передаваемой ин-

формации и модулируют несущие частоты t0ωcos и t0ωsin . 

Длительность каждого выходного информационного символа равна Т, а 

длительность информационных символов потоков (а') и (b) равна Т0 = 2Т. 

Данная взаимосвязь меду значениям Т и Тс может быть также установлена 

из следующего выражения: 

Tc = Tlog2 M, (3.16) 
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где М – кратность фаз модуляции; при М = Tc = T (2-фазная ФМ), а при М = 4 

(4-фазная, т. е. ФМ-4) Tc = 2T. 

Модулирующие функции косинусного и синусного каналов модулятора 

ФМ-4 можно представить в виде следующих выражений [3 – 5]: 

)()()(cos)( cnn
TntPatISttS ⋅−⋅Σ==ϕ⋅ 0 , 

                                 )()()()( cnn
TntqвtQStsintS ⋅−Σ==ϕ⋅ 0 ,                              (3.17) 

где р(t) и g(t) – элементарные модулирующие сигналы соответствующих квад-

ратурных каналов. 

Как правило, модулирующие сигналы р(t) и g(t) выбираются такими, что-

бы при последовательной передаче в каждом из квадратурных каналов они не 

перекрывались во времени (см. рис. 3.21). Это условие выполняется, если дли-

тельность каждого модулирующего сигнала равна Тс. Данный метод модуляции 

носит название «модуляции полным откликом», и в этом случае в формируемых 

ФМ-сигналах отсутствуют МСИ; такой сигнал формирует метод модуляции 

ФМ-4. Преимуществом такого метода модуляции является минимальная слож-

ность модулятора, а недостатком – широкополосность спектра (см. рис. 3.15). 

Если модулирующие сигналы  р(t) и g(t) имеют длительность больше Тс, 

то такой метод модуляции называется модуляцией частичным откликом. Дос-

тоинством данного метода является узкополосность ФМ-4, а недостатком – на-

личие МСИ. Такой ФМ-сигнал формирует модулятор ММС (см. рис. 3.20, б). 

Следует отметить, что при использовании метода модуляции ФМ-4, при 

одновременной смене информационных символов в каждом из квадратурных 

каналов модулятора происходит «скачек» фазы на π (на 180°). Прохождение 

ФМ-сигнала через полосовые фильтры тракта передачи информации сопровож-

дается изменениями  огибающей сигнала в моменты соответствующие «скач-

кам» фазы. «Скачки» фазы на π вызывают провалы огибающей сигнала до ну-

ля. Такая «поразитная» модуляция сигнала до нуля оказывает существенное 

влияние на нестабильную работу ФАПЧ-демодулятора. 
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Исключить «скачки» фазы на π возможно, если разнести во времени мо-

менты смены фаз в квадратурных каналах. Для этого модулирующие сигналы 

смещают в одном из каналов модулятора на величину Тс/2. Данный метод мо-

дуляции получил название «смещенной ФМ-4» (СФМ-4), или «модуляции со 

сдвигом». Однако ширина спектра метода модуляции СФМ-4 равна методу мо-

дуляции ФМ-4, что является недостатком. 

Сужение спектра модулированных сигналов осуществляют как узкопо-

лосными  фильтрами на выходе модулятора, так и за счет специального скруг-

ления элементарных модулирующих сигналов р(t) и g(t). Одна из широко ис-

пользуемых форм скругления модулирующих сигналов соответствует полупе-

риоду косинусоиды, имеющих следующий вид [4 – 6]: 

cos( / 2 ), при ,
( )

0, при ,f

t T T t T
g t

T t T
π± − ≤ ≤

=  < < −  

sin( / 2 ), при 0 ,
( )

0, при 2 0.f

t T t T
g t

T t
π± ≤ ≤

=  < <  

Модулирующие символы а' и b в квадратурных каналах модулятора ММС 

имеют длительность 2Т и смещены на время Т, т. е. смена знаков происходит 

через время, равное Т. Основные параметры модулятора: Т/π=Ω  – основная 

модулирующая частота; Т/ 2π=ω∆  – девиация частоты; 50,/т =Ωω∆=  – ин-

декс частотной модуляции. 

Модуляция, реализуемая по данному принципу, носит название «модуля-

ции минимального частотного сдвига» – ММС. 

Модулятор (см. рис. 3.20, б), реализующий данный метод модуляции, со-

стоит из квадратурного модулятора сигналов ФМ-4 и дополнительной схемы, в 

которой производится умножение модулирующих символов (а') и (b) на функ-

ции скругления )cos( T/t 2⋅π и )sin( T/t 2⋅π . 

В результате модуляции главный лепесток спектра сигналов ММС оказы-

вается «шире» (см. рис. 3.15, б); первый нуль оказывается на частоте ƒ = 0,75/Т. 

(3.18) 
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Однако лепесток содержит 99,5 % всей мощности сигнала, а уровень мощности 

первого бокового лепестка почти в 2 раза меньше, чем у сигнала ФМ-4, и мак-

симум его расположении в точке Т. Уровни мощностей последующих боковых 

лепестков существенно меньше, чем у аналогичных лепестков ФМ-4. В связи с 

этим общая полоса частот, занимаемая спектром сигнала ММС, существенно 

«сужается» по сравнению со спектром сигнала ФМ-4. 

Обобщенные структурные схемы демодуляторов, реализующих методы 

модуляции ФМ-4 и ММС, приведены на рис. 3.22, а, б соответственно. 

 

Рис. 3.22. Обобщенные структурные схемы демодуляторов:  

а – метода модуляции ФМ-4; б – метода модуляции ММС; 

К – коммутатор объединения информационных символов 

квадратурных каналов; РУ – решающее устройство 

Из вышеизложенного следует: 

 

 

а 

б 
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1) при равной удельной скорости передачи информации (γ = 2 бит/с/Гц) 

спектр сигнала ММС занимает меньший частотный диапазон; 

2) помехоустойчивость, т. е. вероятность ошибочного приема двоичного 

символа, при использовании ММС зависит от индекса частотной модуляции т, 

а также от того, насколько учитывается фазовая связь между символами при 

принятии решения в демодуляторе. Если интервал интегрирования в когерент-

ном оптимальном демодуляторе сигналов ММС (при т = 0,5) равен длительно-

сти двух двоичных символов, т. е. 2Т, то сигналы ММС образуют биортого-

нальный ансамбль, и вероятность ошибки может быть рассчитана по формуле  

[1, 4 – 6] 

Рош.ммс   = 021 N/Е
Т в⋅ . (3.19) 

При интегрировании на интервале, большем чем 2Т, и при т = 0,715 воз-

можно увеличение энергетического выигрыша модуляции на 1,0 дБ по сравне-

нию с ФМ-4; 

3) применение ММС на практике стало возможным после открытия того 
факта, что метод ММС эквивалентен кодированию информации решетчатым 
кодом, частным случаем которого являются сверточные коды. Это свойство 
ММС позволило совместить в одном устройстве функции канального кодека и 
модема, т. е. рассматривать процедуры канального кодирования и обработки 
сигналов с единой позиции, а именно, с позиции формирования сигнально-
кодовых конструкций. Устройства, которые реализуют данные процедуры, по-
лучили название кодемов, принцип построения которых рассмотрен на примере 
использования метода частотной модуляции с непрерывной фазой  и сверточ-
ных кодов с различными алгоритмами декодирования. 

Кроме того, на основании (3.9) – (3.14) можно сделать следующие общие 
выводы о методах модуляции с непрерывной фазой: 

− сигналы с постоянной огибающей и непрерывной фазой имеют более 
узкополосный спектр, чем «классические» методы модуляции ЧМ и ФМ; 

− введение фазовой связи между передаваемыми символами и вероятно-
стные алгоритмы декодирования существенно повышает помехоустойчивость 
приема информации; 
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− введение процедур помехоустойчивого кодирования информации суще-
ственно усложняет реализацию модемов. 

Следует отметить, что высокие достижения в развитии микроэлектроники 
позволяют достаточно «легко» реализовать самые современные типы помехо-
устойчивых кодов и методов модуляции. 

 

3.3.3.  Кодем  сигнально-кодовой  конструкции  на  основе  метода  

модуляции SMSK 
 

Схематические решения кодемов СКК могут быть самыми разными. На 

рис. 3.23, а и б приведены структурные схемы передатчика и приемника кодема 

СКК на основе метода модуляции SMSK соответственно. 

 
 

Рис. 3.23. Кодем СКК: 

а – передатчик; б – приемник 

 

На рис. 3.24 приведено фазовое дерево, характеризующее изменение фазо-

вого угла при поступлении на вход модулятора предаваемых двоичных симво-

лов, обозначенных цифрами «1» и «0». 

C 

а 

б 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 59 

 
Рис. 3.24. Фазовое дерево с указанием изменения фазы при передаче  

соответствующего двоичного символа 

 

Из структуры фазового дерева следует, что шаг изменения фазы равен 90° и 

фаза сигнала не бывает отрицательной. Если на вход передатчика (модулятора) бу-

дет поступать последовательность одних «1», то фаза сигнала будет возрастать на 

180° каждый раз, т. е. изменяться либо на 0°, либо на 180°. Соответственно последо-

вательность одних «0» будет изменять фазу с 90° на 270°. В общем модулятор будет 

формировать фазу без разрыва благодаря дополнительному фазовому изменению, 

что обеспечивается структурой фазового дерева, практически соответствующую 

кодовой решетке СК с к = 2, т. е. с четырмя состояниями. 

Выход фазового детектора в данной схеме имеет неквантованное решение. 

Данный принцип построения кодема СКК и алгоритм декодирования обеспечи-

вает ЭВК порядка 3 дБ при передаче информации по ДСК без памяти с АБГШ 

по сравнению с некодированной ФМ-4. 

Следует отметить, что все рассмотренные методы построения кодемов 

СКК предусматривают наличие идеальной синхронизации по несущей частоте 

и тактам. 

Би
бл
ио
те
ка

 БГ
УИ
Р



 60 

Заключение 
  

Поиск и разработка новых методов кодовой модуляции (совместного оп-

тимального использования помехоустойчивого кодирования и модуляции) яв-

ляется актуальной задачей теории и практики электросвязи. Проблемными ос-

таются вопросы уменьшения сложности реализации кодемов на основе высоко-

скоростных (малоизбыточных) групповых, сверточных кодов и турбокодов,  

многоуровневых и многоразрядных методов модуляции, а также вопросы со-

вместного использования существующих аналоговых и вновь вводимых циф-

ровых систем связи. 
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