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Приводятся выражения модифицированных границ 

Чернова для оценки средней вероятности ошибки на 

бит информации в системах радиосвязи с шумоподоб-

ными сигналами при действии взаимных помех, обу-

словленных многостанционным доступом. Получена 

асимптотическая оценка средней вероятности ошибки 

на бит путем вычисления контурного интеграла мето-

дом перевала. 
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Введение 

В системах радиосвязи (СРС) как специального назначе-

ния, так и коммерческих (например, стандарт CDMA), широ-

кое применение находят шумоподобные сигналы (ШПС) [1,2]. 

При работе СРС в пакетных радиосетях (ПРС) возникает 

проблема многостанционного доступа. Под многостанцион-

ным доступом понимается способность приемного устройства 

данной СРС принимать адресованные ему сигналы, несмотря 

на помехи, вызываемые передачей сигналов, предназначен-

ных приемным устройствам других СРС [3]. При этом сигналы 

однотипных СРС, входящих в данную ПРС, в точке приема 

перекрываются по частоте и времени, создавая совокупность 

мешающих взаимных помех. Это, в свою очередь, приводит к 

тому, что закон распределения выходных статистик приемно-

го устройства СРС в общем случае не является гауссовским. 

В силу этого, для оценки помехоустойчивости СРС с шумопо-

добными сигналами не всегда удается получить точные вы-

ражения средней вероятности ошибки (СВО) на бит инфор-

мации, либо эти выражения оказываются настолько сложны-

ми, что нельзя выявить характер зависимости СВО на бит от 

основных параметров полезного сигнала и взаимных помех. В 

этих условиях для оценки СВО на бит представляется целе-

сообразным использование различного вида границ, осно-

ванных на важнейших статистических неравенствах [4]. 

Так как для рассматриваемой задачи совокупность 

взаимных помех может быть представлена суммой не-

зависимых случайных величин, то для оценки СВО на 

бит наиболее целесообразно применение модифициро-

ванных границ Чернова [4], определенных на основе 

вычисления контурных интегралов. При этом границы 

Чернова задаются соотношениями, содержащими про-

изводящую функцию моментов случайной величины и 

параметр оптимизации, который позволяет получить 

наиболее точную границу. 

Наряду с традиционным подходом к определению 

границ Чернова в статье рассмотрены возможности мо-

дификации на основе непосредственного использования 

контурного интеграла. Получена также асимптотическая 

оценка СВО на бит методом перевала [5]. 

Модели сигналов и помех 

С целью упрощения дальнейшего анализа ограни-

чимся рассмотрением ШПС с бинарной фазовой мани-

пуляцией [1]. В этом случае при прямоугольной форме 

информационной последовательности d (t ) и псевдослу-

чайной последовательности (ПСП) p (t ) сигнал можно 

описать выражением 

S0(t) = A0d(t) p(t) cos(2πf0 t + Θ0), (1) 

где A0, f0, Θ0 - амплитуда, несущая частота и фаза сиг-

нала, соответственно. 

Информационный сигнал d(t) и сигнал ПСП p(t) 
можно представить в виде: 
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где∑ ∑
n i

, означают суммирование по всем номерам n и i 
информационной и кодовой последовательности; UT – пря-

моугольный импульс длительности
 

T, равной длительности 

информационного символа; {dn} – последовательность дво-

ичных информационных символов: {dn}=…,d−1,d1,d2,…; 
f(t) – элементарный сигнал кодовой ПСП длительности

 

Tp; 

{pi} – последовательность положительных и отрицательных 

импульсов, имеющих в частном случае прямоугольную 

форму: {pi}=…,p−1,p0,p1,p2,… . 

При проведении анализа примем, что длительность 

информационного символа
 

T в целое число раз больше 

длительности элемента ПСП Tp: T=NTp. В этом случае 

ширина спектра шумоподобного сигнала в N раз больше 

ширины спектра информационного сигнала. 

Предположим, что оптимальный прием ШПС на фоне 

аддитивного белого гауссовского шума n(t) обеспечи-

вается с помощью когерентного корреляционного при-

емника. На рис.1 приведены структурная схема прием-

ника и совокупность воздействующих на него сигналов. 

Суммарный сигнал y(t) можно записать в виде: 
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При этом статистика на выходе приемника, согласо-

ванного по времени и фазе с сигналом s1(t ), может быть 

представлена зависимостью 
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где    Ji (di,τi,θi) = Ai cosθi [di,−1ρi1(τi) + di,0ρɵi1(τi)], (5) 
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Рис.1. Структурная схема приемника и совокупность помех. 

 

В формулах (3)-(5) обозначено: Ai – амплитуда ме-

шающих сигналов (полагаем, что Ai является детерми-

нированной величиной); τi, θi – задержка по времени и 

фазе мешающего сигнала относительно опорного сиг-

нала (параметры τ i и θi считаются случайными равно-

мерно распределенными величинами на промежутке
 

[0,T ] и [0,2π] соответственно); J ( ⋅ ) – случайная величи-

на, характеризующая сумму взаимных помех и завися-

щая от информационных символов, фазовых задержек и 

задержек по времени (в силу симметрии распределений 

случайных фаз и знаков информационной последова-

тельности величина J ( ⋅ ) имеет нулевое математическое 

ожидание и симметричное относительно нуля распре-

деление [3,6] ); di – информационная последователь-

ность, которую можно представить в виде стационарно-

го стохастического процесса, принимающего значения 

±1 с вероятностью 0,5 через моменты времени, кратные 

T; di,−1, di,0 – части (отрезки) двух соседних информаци-

онных символов i-го мешающего сигнала, поступающие 

на вход интегратора (при этом полагаем, что di,−1, di,0 – 

независимые случайные величины, принимающие зна-

чения ±1 с вероятностью 0,5); ρ
i1(τi), ρɵi1(τi) – частичные 

взаимокорреляционные функции (ВКФ): 
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В случае, когда величины di,−1 и di,0 имеют один и тот 

же знак, сумма ρ
i1

(τi) и ρɵ
i1

(τi) представляет собой ВКФ, 

расширяющих спектры сигналов последовательностей 

ρ
1
(t ) и ρ

i
(t ). 

На выходе решающего устройства (см. рис.1) прини-

мается решение в пользу символа “единица”, если стати-

стика Z(T )≥0, а при Z(T )<0 – в пользу символа “минус 

единица”. Решение будет принято с ошибкой, если 

Z(T )<0, когда d (t) = +1, или Z(T )≥0, если d (t) = −1. 

Средняя вероятность ошибки на бит информации 

В соответствии с приведенным выше правилом при-

нятия решения СВО на бит PE может быть представлена 

в следующей общей форме: 
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где f
J+nT

(x) – плотность распределения случайной  
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Для дальнейшего анализа введем в рассмотрение про-

изводящую функцию моментов случайной величины [7] 

ΛJ+nT(u) = E{exp(J+nT)u}, (8) 

где E{⋅} означает операцию усреднения. Так как слу-

чайные величины J( ⋅) и nT независимы, то, используя 

свойства производящей функции моментов, имеем 

ΛJ+nT(u) = ΛJ(u)ΛnT
(u), (9) 

где 

ΛJ(u) = EJ{exp(Ju)}, (9а) 

ΛnT
(u) = EnT

{exp(nTu)}. (9б) 

Плотность распределения f
J+nT(x) является обрат-

ным преобразованием Лапласа от производящей функ-

ции моментов случайной величины [7] 
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После подстановки (10) в (7) и интегрирования по x 

получим выражение для СВО на бит в виде контурного 

интеграла 
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где β – параметр оптимизации, значение которого лежит 

между сингулярными точками функций ΛJ (u), ΛnT
(u) и 

началом координат. Учитывая то, что nT – гауссовская 

случайная величина с нулевым средним и дисперсией 

σ2
, ее производящая функция моментов имеет вид: 
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Подставляя (12) в (11), получим 
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Контурный интеграл можно представить как интеграл 

от действительной переменной y. В этом случае вдоль 

контура интегрирования имеем u=β+jy, du= jdy, и, 

следовательно, 
2
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Заметим, что зависимость для СВО на бит PE (14) 

практически аналогична выражению для СВО на бит, по-

лученному в [8] методом аналитического продолжения 
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характеристической функции ϕj(x) случайной величины 

J(⋅) в комплексную область. Отличие заключается в том, 

что в интеграле (15) вместо производящей функции
 

ΛJ(β+jy) используется характеристическая функция. 

Границы Чернова 

Модифицированная верхняя граница Чернова. 

Для нахождения верхней границы СВО на бит применим 

к интегралу (15) неравенство вида: 
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Учитывая, что 
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|ΛJ (β+ jy)| = |E{exp(βJ ) exp( jy)}| ≤ ΛJ (β), 

выражение (17) примет вид: 
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После подстановки (18) в (14) получим выражение 

для модифицированной верхней границы Чернова 
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для любого β>0. 

В [6] приведена верхняя граница Чернова, получен-

ная на основе неравенства Чебышева, 
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Легко
 

заметить,
 

что
 

верхняя
 

граница
 

(19)
 

отличается
 

от
 

классической
 

(общепринятой) верхней границы (20) на 

величину множителя ).2/(1 βσπ  Поэтому выражение 

(19) будем называть модифицированной верхней гра-

ницей Чернова. Наличие множителя в (19) обеспечивает 

более точную верхнюю границу для СВО на бит. 

Модифицированная нижняя граница Чернова. 

Для определения нижней границы Чернова воспользу-

емся действительной частью интеграла (15). При этом 

экспоненциальную
 

функцию
 

запишем
 

в
 

виде: 

e j y=cos( y) + jsin( y); умножим
 

числитель
 

и
 

знамена-

тель подынтегральной функции на β+jy  и воспользу-

емся неравенствами 

cos( y) ≥ 1− y
2
/2      и      sin( y) ≥ −1      для всех  y. 

В этом случае получим неравенство для интеграла (15) 
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где   D1 = [J 2−2J(λ − βσ2) + (λ − βσ2)2] /2. (22) 

Производя усреднение (21) по случайной перемен-

ной J аналогично [8], получим 
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Интегрируя (23), получим 
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где erfc(x) – дополнительная функция ошибок: 
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которую для x≥0 можно аппроксимировать выражением 
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На основе (14), (25) и (27) может быть получена ниж-

няя граница для СВО 
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для любого β>0; где GM

Н
(λ ,β) обозначает модифици-

рованную нижнюю границу Чернова, 
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Сопоставляя (19) и (28), можно записать: 

GM

Н
(λ ,β)≤PE≤GM

В
(λ ,β). (29) 

При этом модифицированная нижняя граница Чер-

нова (28) отличается от модифицированной верхней 

границы Чернова (19) наличием множителя 
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Оптимальное значение параметра β.  

Для получения наиболее точной оценки границ Чер-

нова (19) и (28) необходимо определить такие значения 

параметра β, одно из которых
 

минимизирует
 

GM
В (λ,β),

 

а
 

второе
 

–
 

максимизирует
 

GM
Н (λ,β).

 

Минимизация
 

GM
В (λ,β) и 

максимизация
 

GM
Н (λ,β) приводит к решению достаточно 

сложных уравнений. В этом случае можно ограничиться 

квазиоптимальным значением параметра β, минимизи-

рующим функцию βGM
В (λ,β) и максимизирующим функ-

цию βGM
Н (λ,β) или любую другую монотонную функцию 

от GM
В (λ,β) и GM

Н (λ,β) (например, логарифмическую). 

Рассмотрим нахождение квазиоптимального параметра 

применительно к модифицированной верхней границе 

Чернова (19). Как показано в [6], необходимое условие ми-

нимума βGM
В(λ,β) приводит к уравнению вида: 

.0),()(ln)},(ln{ 2В =βλ=βΛ
β

+βσ+λ−=βλβ
β

G
d

d
G

d

d
JM

 (31) 

Так как β>0 и J – центрированная случайная вели-

чина, то 

0
)(

)(
)(ln

0

'

=
βΛ
βΛ

=βΛ
β =βJ

J

J
d

d
 

и, следовательно, 

G(λ,0) = −λ<0. (32) 

Используя (31), свойства производящей функции 

моментов случайной величины и неравенство Иенсена 

[7], можно показать, что при β = λ /σ2 имеет место 
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.0
)/(

)/(
)/,(

2

2'

2 >
σλΛ
σλΛ=σλλ

J

J
G  (33) 

Таким образом, из (32) и (33) видно, что происходит че-

редование знака, и поэтому квазиоптимальное значение β*
 

для модифицированной верхней границы Чернова заклю-

чено в интервале [0,λ/σ2]. В [8] для определения модифи-

цированной нижней границы Чернова предлагается квази-

оптимальное значение параметра β выбирать также, как и 

для случая модифицированной верхней границы Чернова, 

из интервала [0,λ/σ2
]. При этом член D2 (24) выражения 

(23) может быть записан в виде: 

.)(ln
2

1

)(

])([)()(

2

1
0

2

2

2

2'"

2
βΛ

β
=

βΛ
βΛ−βΛβΛ

=≤
J

J

JJJ

d

d
D  (34) 

Приближенная
 

оценка
 

максимального
 

значения
 

частичных
 

взаимокорреляционных функций. Приве-

дем оценку максимального значения частичных ВКФ (6) 

ρi1(τi) и ρɵ

i1(τi), которые
 

возникают
 

при
 

наличии
 

задержки
 

по
 

времени
 

между ПСП i-го сигнала
 

и
 

опорной ПСП. Заме-

тим, что время задержки i-го сигнала относительно опор-

ного может быть как больше, так и меньше нуля. Положим 

вначале для определенности, что τi=lTp, где
 

Tp – длитель-

ность элементарного импульса ПСП. Тогда интегральные 

выражения (6) можно записать в виде сумм: 

,)(
1

0

)1(

1

)(
∑
−

=
+−=τρ

l

j

i

jljii N
pp  (35) 

.)(
1

1

)1(

1

)(
∑

+=
−=τρ

N

lj

i

jjii ppɵ  (36) 

Для проведения дальнейшего анализа введем соот-

ношения, используя результаты [9]: 













<<−

−≤≤

=

∑

∑

−−

=
−

−−

=
+

.01при

,10  при

)(
1

0

)1(

1

0

)1(

1

)(

)(

mN  pp

Nmpp

mC
m

j

i

mjj

m

j

i

jmj

i
N

N

 (37) 

Теперь выражения (35) и (36) можно записать через со-

отношения (37). Для рассматриваемого на рис.2 случая, 

когда время задержки отрицательно, при m=l−N получим 

.)(
1

)()(

0

)1(
1

0

)1(
1 ∑∑

−

=
+−

−+−

=
+− ==−

l

j

i

jlj

l

j

i

ljji N

NN

N
ppppNlC  (38) 

 

t 

t 

t 

d1 d0 d−1 

i-я ПСП 

T T T 

τi 

2T T 

 

Рис.2. Эпюры сигналов и расширяющих спектр после-

довательностей. 

Таким образом, из (38) и (35) следует, что для 

τi=−lTp, имеет место равенство 

ρi1(τi) = Ci1(l−N )Tp. (39) 

При m= l на основе (37) получим 

.)(
1

0

)1(
1

)(
∑

+−

=
−=

lN

j

i

mjji pplC  (40) 

Используя (36) и (40), можно записать: 

ρɵi1(τi) = Ci1( l )Tp. (41) 

Так как в общем случае время задержки 

lTp ≤ τi ≤ (l+1)Tp, (42) 

то (39) и (41) можно переписать в виде: 

ρi1(τi) = Ci1(l−N)Tp + [Ci1(l+1−N) − Ci1(l−N)](τi−lTp), (43) 

ρɵi1(τi) = Ci1( l )Tp + [Ci1(l+1) − Ci1( l )](τi −lTp). (44) 

Для относительно больших баз сигналов N >>1 вто-

рыми слагаемыми в (43) и (44) можно пренебречь. 

В соответствии с [9] введем в рассмотрение перио-

дическую ВКФ (ПВКФ) 

)()()( 1
)(

1 1

1

0

)1(
1 NlClCppl ii

j

i

jji

N

−+==θ ∑
−

=
+  (45) 

и так называемую “нечетную” ПВКФ 

θɵi1( l ) = Ci1( l ) − Ci1(l−N ). (46) 

Заметим, что 





−θ−=θ

−θ=θ

).()(

),()(

11

11

lNl

lNl

ii

ii

ɵɵ

 (47) 

Оба свойства (47) следуют из того, что C
i1
( l ) =C

i1
(−l ). 

Используя приведенные соотношения для ρi1(τi) и 

ρɵi1(τi), оценим вклад i-й взаимной помехи Ji (di,τi,θi) (5) в 

суммарную помеху J для двух случаев соответствия 

информационных символов полезного сигнала и i-й по-

мехи: 

1. di,−1 =di,0 , 

2. di,−1 ≠ di,0 . 

В обоих случаях имеем 

di,−1ρi1(τi) = di,−1{θi1(li)Tp + [θi1(li+1)−θi1(li)](τi−liTp)}, (48) 

di,−1ρɵ

i1(τi) = di,−1{θɵ

i1(li)Tp + [θɵ

i1(li+1)−θɵi1(li)](τi−liTp)},(49) 

где вторым слагаемым можно пренебречь, и тогда ве-

личина di,−1ρi1(τi) +di,−1ρɵi1(τi) будет представлять со-

бой ПВКФ вида: 

ri1(τi) = θi1(li)Tp + θɵi1(li)Tp. (50) 

В [10] показано, что для M-последовательностей, 

широко используемых в СРС, максимальное значение 

ПВКФ ri1(τi) однозначно связано с базой сигнала N и 

ограничено диапазоном ./)65,1( N÷  

Асимптотическая оценка средней вероятности 

ошибки 

Используемый ранее контурный интеграл (11) может быть 

применен для получения асимптотической оценки СВО на бит 

PE(λ) при λ>>1. С этой целью воспользуемся одним из наибо-

лее распространенных методов – методом перевала [5], ко-

торый применяется для оценки контурных интегралов вида: 

∫ λϕ=λ
C

zdzfzF ,]),([exp)()(  (51) 
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где ϕ(z), f(z,λ) – функции аналитические в некоторой облас-

ти, содержащей контур интегрирования. Как известно [5], 

сущность метода перевала состоит в том, что при больших 

значениях λ величина интеграла (51) в основном определя-

ется тем участком пути интегрирования, на котором Re[f(z,λ)] 
достигает наибольшего значения. При этом путь интегриро-

вания следует деформировать таким образом, чтобы он про-

ходил через точку перевала z0, в которой f′(z0,λ)=0. 
Используя [5], асимптотическое значение интеграла 

(51) можно записать в виде: 

.
|),(|

2
)],([exp)(~)(

0

00 λ′′
πλϕλ
zf

zfzF  (52) 

На основе адекватности контурных интегралов (11) и 

(51) можно записать 

f (z,λ) = −zλ + z2σ2/2 + lnΛJ(z), 

,

2

1
)(

z

z

π
=ϕ  

,)(ln),( 2

2

2
2 Cz

zd

d
zf

J
+σ=Λ+σ=λ′′  (53) 

где  .)(ln
2

2

z
zd

d
C

J
Λ=   

Седловая точка z0, как было отмечено ранее, находится 

из условия 

.0
)(

)(),( '

2 =
Λ
Λ+σ+λ−=λ

z

z
z

zd

zfd
 

Выполнив соответствующие преобразования с учетом 

контура интегрирования и перейдя от z0 к β, получим выра-

жение асимптотической оценки для вероятности ошибки 

.
/1

1
)(}2/exp{

2

1
)(

2

22

σ+
βΛσβ+βλ−

σβπ
=λ

C

P JE
 (54) 

Из сравнения (19) и (54) видно, что асимптотическая 

оценка СВО на битPE(λ) отличается от модифициро-

ванной верхней границы Чернова на множитель
 

,1/11 2 <σ+C  т.е., 

.
/1

1
),()(

2

B

σ+
βλ=λ

C

GP ME
 (55) 

Расчет верхней и нижней границ Чернова и 

асимптотической оценки средней вероятности 

ошибки 

Для построения границы Чернова GM

В
(λ,β) и асим-

птотической оценки СВО на битPE(λ) рассмотрим слу-

чай, когда между опорным сигналом и i-й взаимной по-

мехой отсутствует синхронизация как по фазе, так и по 

времени задержки. При этом суммарная помеха J опре-

деляется из выражений (4) и (5). Применительно к дан-

ной помехе требуется найти производящую функцию 

моментов случайной величины ΛJ(β), параметр C в 

(54), а также квазиоптимальное значение параметра β. 

На основе (9а) производящая функция может быть 

записана в виде: 

,cosexp)(
2

, 












 θβ=βΛ ∑
=

τθ

k

i

iiRE
iiJ  (56) 

где Eθi,τi(x) означает усреднение по случайной фазе θi 

и случайному времени τi. Параметр Ri можно предста-

вить в виде: 

.
)65,1(

2 N

A
R

i

i

÷=  

В этом случае производящую функцию получим ус-

реднением (56) только по фазовым задержкам 

0 0

0

2 22

2

2

2

1
( ) exp cos

2

( ),

J

kk

i i k

i

k

i

i

R d d

I R

π π

π

−

=

=

  Λ β = β θ θ θ =     

= β

∑∫ ∫

∏

… …

 (57) 

где I0(x) – модифицированная функция Бесселя нуле-

вого порядка. 

В соответствии с (53) определим параметр C 

,)(ln
2

1
2

2

βΛ
β

=
J

d

d
C  (58) 

где   .)(ln)(ln
2

0∑
=

β=βΛ
k

i

iRI
J

 

Учитывая, что I0′(z) =I1(z), после дифференцирова-

ния (58) получим 

.
)(

)(
)(ln

2 0

1

∑
= β

β=βΛ
β

k

i i

ii

RI

RIR

d

d
J

 (59) 

Вторая производная от lnΛJ(β) имеет вид: 

.
)(

)]()()([
)(ln

2

2

2

2

2

2

0

101

∑
= β

β−ββ′
=βΛ

β

k

i i

iii

i
RI

RIRIRI
R

d

d
J

 (60) 

Используя свойства производных от модифициро-

ванных функций Бесселя [9] 

),(])([
1

0 zIzzzI
dz

d

z
m

m

m

−ν
−νν =





  

получим, что при m= ν =1 

I1′(z) + I1(z) /z = I0(z). (61) 

Из (60) с учетом (61) следует 

.
)(

)(

)(

)([
1)(ln

2

2

2

2

2

2

0

1

0

1

∑
=







β
β−

−
ββ

β−=βΛ
β

k

i i

i

ii

i

i
RI

RI

RRI

RI
R

d

d
J

 (62) 

Для малых значений аргумента βRi 

Iν(z) = (z/2)ν/ Γ(ν+1), 

где Γ (ν+1) – гамма-функция: 

Γ(n+1) = n!,        Γ(0) = 1, 

откуда  .
2)(

)(

0

1 z

zI

zI =  (63) 

После подстановки (63) в (62) окончательно получим, 

что параметр C при малых значениях βRi имеет вид: 

.
42

1

2

1
22

2

2 





 β

−= ∑
=

i

k

i

i

R
RC  (64) 

Квазиоптимальное значение параметра β для рас-

сматриваемого вида помехи при расчете модифициро-

ванной верхней границы Чернова может быть найдено 

из уравнения (31), которое с учетом (59) и равенства 

I0′(z) =I1(z), можно записать в виде: 

.0
)(

)(
2

2 0

1 =λ−βσ+
β
β

∑
=

k

i i

ii

RI

RIR
 (65) 

В частном случае, при малой мощности взаимных 

помех βRi<<1, уравнение (65) может быть решено в яв-

ном виде. 

На основе изложенного [6], имеем 

.

2

1
1

2
2

2

2

*









σ

+σ

λ=β

∑
=

k

i

i
R

 (66) 
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Ввиду сложности выражения для модифицированной 

нижней границы Чернова GM

Н
(λβ) (28) не удается опре-

делить в явном виде оптимальное значение параметра 

β из решения уравнения 

.0])([ Н =λβ
β M
G

d

d
 

В
 

свою
 

очередь,
 

предложенный в [8] подход для ис-

пользования в нижней границе
 

Чернова позволяет рассчи-

тать
 

GM

Н
(λ,β) только для малых значений отношения сиг-

нал-шум Es/G0 и незначительного числа взаимных помех 

k=2,…,10. Поэтому для определения нижней границы СВО 

на бит СРС с шумоподобными сигналами в условиях вза-

имных помех требуются другие методические подходы. 

По приведенным выражениям были выполнены рас-

четы по определению верхней границы Чернова (19) и

асимптотической оценки СВО на бит (54) в зависимости 

от соотношения сигнал-шум
 

Es /G0 при квазиоптималь-

ном значении β*
 (66). В качестве параметров использо-

вались: число взаимных помех k=2,3,5,8,10; база сиг-

нала N=127,511; отношение помеха-шум Ei /G0=5
 

дБ. 

При этом полагалось, что энергия каждой взаимной по-

мехи Ei равна энергии сигнала Es. 

Результаты расчетов GM

В
(λ,β* ) и PE (λ) в виде графи-

ков приведены на рис.3-4. 

Кроме того, на этих же рисунках для сравнения изо-

бражена зависимость СВО на бит PE0 при когерентном 

приеме двоичных противоположных сигналов в отсутст-

вие взаимных помех (штриховая кривая) 

)./(erfc
2

1
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                                    а)         б) 

Рис.3. Зависимость верхней границы Чернова для СВО на бит от отношения сигнал-шум при Ei /G0 =5 дБ и  

а) N =127,  б) N =511. 
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            а)         б) 

Рис.4. Зависимость асимптотической оценки СВО на бит от отношения сигнал-шум при  Ei /G0 =5 дБ  и   

а) N=127, б) N=511. 
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Заключение 

Выполненный анализ показал, что для оценки помехо-

устойчивости СРС с шумоподобными сигналами в услови-

ях воздействия взаимных помех, обусловленных много-

станционным доступом, могут быть использованы моди-

фицированная верхняя граница Чернова, а также асимпто-

тическая оценка СВО на бит, полученные путем вычисле-

ния контурных интегралов. При данных методах определе-

ния СВО на бит допускается отсутствие синхронизации 

между опорным сигналом и взаимными помехами как по 

фазе, так и по времени прихода. 

Приведенные на рис.3-4 графики модифицированной 

верхней границы Чернова и асимптотической оценки СВО 

на бит позволяют сделать ряд выводов. Верхняя граница 

Чернова GM
В
(λ,β) и асимптотическая оценка СВО на 

битPE(λ) практически не отличаются при принятых для рас-

чета исходных данных и сближаются, чем больше базы сиг-

налов. Влияние взаимных помех тем сильнее, чем меньше 

база сигналов. При этом СВО на бит резко повышается с 

увеличением числа взаимных помех. С ростом базы сигна-

лов СВО на бит уменьшается и при малом числе взаимных 

помех приближается к СВО на бит при отсутствии помех. 
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