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КВАЗИОПТИМАЛЬНЫЕ АЛГОРИТМЫ
НЕЛИНЕЙНОЙ ФИЛЬТРАЦИИ
В  ЗАДАЧАХ СТАТИСТИЧЕСКОЙ
РАДИОТЕХНИКИ

ПАНТЕЛЕЕВ В.В.

На базе Марковской теории оптимальной нелинейной
фильтрации в модифицированном полигауссовском
приближении решается задача синтеза квазиоптималь-
ных алгоритмов обработки сложных сигналов, характер-
ных для высокоэффективных систем передачи цифровых
сообщений по полосно-ограниченным каналам связи.
Рассматриваются особенности разрешения апостериор-
ной неопределенности в оценивании информационно
полезных дискретно-непрерывных параметров, опреде-
ляемые априорными сведениями о передаваемом ан-
самбле сигнального созвездия.

1. Введение
Центральное место в теории статистической радио-
техники [1–10] продолжают занимать проблемы опти-
мальной фильтрации условных марковских процес-
сов, в которых оцениваемые полезные дискретно-
непрерывные параметры, как правило, нелинейно за-
висят от передаваемого сообщения. При этом исполь-
зуют весьма конструктивный и получивший широкое
распространение подход гауссовского приближения
апостериорной плотности вероятности (АПВ) фильт-
руемых процессов [12, 13], применимость которого
ограничена рядом условий по унимодальности апос-
териорного распределения и большим отношением
сигнал/шум в канале связи для обеспечения высокой
достоверности принятия решения об информацион-
ных символах [14-16]. Последнее позволяет свести
стохастическое интегро-дифференциальное уравне-
ние Стратоновича [1] в частных производных для
унимодального вида АПВ к эквивалентной системе
стохастических дифференциальных уравнений для
числовых параметров [12]. В случае невыполнения
накладываемых условий алгоритмы фильтрации ста-
новятся мало эффективны [13] и находят свое разре-
шение в использовании полигауссовского прибли-
жения апостериорного распределения АПВ при зна-
чительных затратах в вычислительных ресурсах.
Данная работа распространяет результаты, получен-
ные в [17-19], на случай, когда полезный сигнал
является многомерным марковским процессом, что
позволяет решить многие практические телекомму-
никационные задачи. Предлагается разрешение апос-
териорной неопределенности в оценивании информа-
ционно-полезных дискретно-непрерывных парамет-

ров, заключающееся в искусственном разбиении век-
тора непрерывных параметров на неравнозначные
наперед известные интервалы, на каждом из которых
совместная АПВ имеет не более одной экстремальной
точки. При этом показано, что количество интервалов
разбиения, равное числу локальных максимумов АПВ,
однозначно соответствует точкам устойчивого состо-
яния равновесия по статистической дискриминацион-
ной характеристике (СДХ) адаптивной системы, а
границы интервалов разбиения - точкам неустойчиво-
го состояния равновесия и априорно заданы сложно-
стью формирования передаваемого сигнала [21, 22].
На примере корреляционного приемника в высоко-
скоростных устройствах преобразования сигналов
(УПС) - широкополосных модемах, работающих
сложными ансамблями созвездий сигналов ампли-
тудно-фазовой модуляции (АФМ), синтезированы и
проанализированы динамические параметры техно-
логичных условно-знаковых алгоритмов систем син-
хронизации тактового, а также несущего колебаний с
“разомкнутой обратной связью по оценке фазы” при
отсутствии подстраиваемого генератора системы фа-
зовой автоподстройки частоты (ФАПЧ).
2. Постановка задачи

Пусть на конечном интервале наблюдения )t,t( 0  при-
нимается аддитивная смесь полезного сигнала

),,,t(S ΛΖΘ , являющегося детерминированной функ-
цией своих аргументов, и гауссовского шума )t(Ξ
[5-7]

)t(),,,t(S)t( Ξ+ΛΖΘ=Χ .                 (1)

Здесь )t(Θ≡Θ  – комплексный дискретный марковс-
кий процесс, учитывающий передаваемое информа-
ционное сообщение; )t(Ζ≡Ζ  – вектор дискретно-
непрерывных параметров; )t(Λ≡Λ  – вектор непре-
рывных параметров.
Для упрощения выкладок и сокращения форм записи
предполагается, что сигнал )T(X  является комплекс-
ным процессом [15]. Априорные сведения о марков-
ских процессах )t(Λ  и )t(Ζ  задаются согласно [12]
соответствующими уравнениями:
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– оператор Фоккера-Планка-Колмогорова для плот-
ности вероятности )},t(p{ Λ ; ),t(a Λα  и ),t(b Λαβ  –
коэффициенты сноса и диффузии [17]; Λ=βα M,1, ;

ΛM  – размерность вектора )t(Λ ; )t(µνζ  – вероят-
ность перехода в единицу времени; Ζ=νµ M,1, ;

ΖM  – количество состояний дискретно-непрерывно-
го параметра )t(Ζ .
В телекоммуникационных системах передачи данных
смена значений дискретного информационного пара-
метра )t(Θ  происходит только в фиксированные мо-
менты времени, разделенные тактовым интервалом
Τ . В этой связи значения дискретного параметра )t(Θ
на разных тактовых интервалах времени образуют
однородную цепь Маркова [3], свойства которой
полностью характеризуются матрицей одношаговых
переходных вероятностей }{ ijπ=Π ; Θ= M,1j,i  и век-
тором вероятностей  начального состояния

},1i,{)]t([ 0
i0 ΘΜ=ρ=ΘΡ . Отсюда вероятности пере-

хода дискретного параметра из состояния )t(jΘ  в
состояние )t(i τ+Θ  в непрерывном времени можно
представить следующим образом [2]:
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где ijδ  – символ Кронекера.
В точках nTt =  вероятность одношаговых переходов
(4) имеет разрыв, т.е. для сколь угодно малого ε ,
отличного от нуля 0>ε , справедливо равенство [4]

ijji
0

)nT,|nT,( π=ε−Θε+Θρ
→ε
lim .

Здесь и в дальнейшем под плотностями распределе-
ния комплексного вектора размерностью ΘM  пони-
мается плотность распределения ΘM2  случайных
скалярных величин, что является общим приемом
исследования многомерных процессов [15].
Совокупность рассматриваемых дискретных и непре-
рывных параметров )t(Θ , )t(Ζ  и )t(Λ  представим
смешанным марковским процессом. Тогда восполь-
зуемся уравнением для апостериорной плотности ве-
роятности непрерывных )t(Λ  и дискретно-непрерыв-
ных )t(Ζ  компонентов при постоянстве дискретного
параметра )t(Θ  на интервале наблюдения [13]:
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где используются следующие обозначения:
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ξN  – равномерная односторонняя спектральная плот-
ность комплексного аддитивного шума  )t(Ξ ;

t
t 0

X  – наблюдаемый на интервале времени )t,t( 0
процесс )t(X ; )},t({L ,iFPK Λω ν  – оператор Фоккера-
Планка-Колмогорова для АПВ ),t(,i Λω ν .

Это интегро-дифференциальное уравнение (5) являет-
ся частным  случаем  уравнения фильтрации
Р.Л. Стратоновича [1].
Сформулируем на основании решения уравнения Р.Л.
Стратоновича (5), приведенного в работе [13], усло-
вия полимодальности  условной  АПВ

)X|,,,t( t
ti

0
ΛΖΘω ν  и определим ее однозначную связь

с  СДХ [4] адаптивных систем для несмещенной )t(*Λ
и смещенной )t(

∧
Ζ  оценок сопутствующих парамет-

ров при переходе к квазиоптимальным алгоритмам
нелинейной фильтрации в модифицированном поли-
гауссовском приближении апостериорного распре-
деления.
3. Квазиоптимальные алгоритмы фильтрации
при полимодальности апостериорной плотности
вероятности
Как следует из интегро-дифференциального уравне-
ния (5), форма АПВ определяется исключительно
функционалом правдоподобия ),t(F ,i Λν . Если апри-
орно заданы методы формирования полезного сигна-
ла ),,,t(S ΛΖΘ  и функционал имеет несколько макси-
мумов, то условной АПВ )X|,,,t( t

ti
0

ΛΖΘω ν  присущ
ярко выраженный полимодальный характер.
В качестве примера на рис. 1 приведена типовая АПВ
применительно к 16-позиционному АФМ сигналу
квадратурно-амплитудной модуляции (КАМ-16) в
зависимости от изменения фазы несущего ϕ  и задер-
жки τ  тактового колебаний.
 

Рис. 1. Условная АПВ при КАМ-16 ( 25,0N =α )
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Из рис. 1 следует, что гауссовская аппроксимация
условной АПВ недопустима, так как первое прибли-
женное решение уравнения (5) может находиться не
вблизи глобального максимума монотонной функции

)X|,,,t( t
ti

0
ΛΖΘω ν , а на любом ином ее всплеске, что

в свою очередь приведет к неверной оценке дискрет-

ных информационных символов n
∧
Θ .

Действительно, если  представить АПВ
)X|,,,t( t

ti
0

ΛΖΘω ν  на тактовом интервале времени
при )TnT,nT(t +∈  с точностью до нормировочного
множителя )t(c  в экспоненциальном виде [12]
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то в принятых обозначениях дискриминационная ха-
рактеристика [15] определяется известным равенством
[13]
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Здесь t∆  – некоторый интервал, в течение которого
может быть выполнено усреднение по времени.

При больших отношениях сигнал/шум )0N( →ξ  вто-
рым слагаемым в (7), с учетом его ограниченности
из-за условия нормировки и в области, где АПВ с
заданной точностью отлична от нуля, можно пренеб-
речь [16]. Так как дискретный информационный пара-
метр )t(Θ  относится к стационарному эргодическому
априорно заданному процессу [4], то усреднение по
времени в (8) может быть заменено усреднением по
реализациям при разомкнутой обратной связи по со-
путствующим оцениваемым параметрам )t(Ζ  и )t(Λ :
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где SP  – мгновенная мощность оценки полезного

сигнала ),,,t(S *
i ΛΖΘ

∧
ν

∧
.

Введенная СДХ фильтруемого непрерывного пара-
метра )t(Λ  имеет нули в экстремальных точках АПВ

)X|,,,t( t
ti

0
ΛΖΘω ν . Если дополнительно к этому вы-

полняются неравенства 0)(D >Λ∂>Λ<∂ , то такие
точки являются точками устойчивого состояния рав-

новесия [13], а если 0)(D <Λ∂>Λ<∂  – неустойчиво-
го.
Следовательно, локальные максимумы  АПВ

)X|,,,t( t
ti

0
ΛΖΘω ν  определяют точки устойчивого

состояния равновесия [16], которые (кроме глобаль-
ной) являются ложными точками в СДХ адаптивных
систем по оценке непрерывного )t(Λ  и дискретно-
непрерывного )t(Ζ  процессов. Поэтому при приеме
сложных многопозиционных АФМ сигналов в усло-
виях полимодальности АПВ использование гауссовс-
кого приближения (6) приводит к неоптимальной филь-
трации сопутствующих параметров )t(*Λ , )t(

∧
νΖ  и,

как следствие этого, к неверному принятию решения

n
∧
Θ  о передаваемом информационном сообщении по
любому критерию оптимальности [6]. Для устранения
отмеченной апостериорной неопределенности в филь-
трации многомерных дискретно-непрерывных мар-
ковских процессов используем модификацию поли-
гауссовской аппроксимации [17], в которой вид АПВ
явно не применяется. Суть его заключается в искусст-
венном представлении сопутствующих компонентов

)t(Ζ  и )t(Λ  в виде неравнозначных интервалов ус-
ловного разбиения, на каждом из которых АПВ имеет
не более одного локального максимума для смешен-
ного процесса )t()t( νΖ+Λ . При этом Ζ=ν M,1  –
порядковый номер интервала разбиения, на кото-
ром )t(Λ  является непрерывным при фиксированном
значении параметра )t(νΖ , соответствующего ν -му
пику АПВ (конечному числу априорно известных
устойчивых точек состояния равновесия по СДХ).
От полученных уравнений для АПВ в таком модифи-
цированном полигауссовском приближении по ана-
логии с [12] перейдем к приближенным соотношени-
ям для математических ожиданий )t(*

αλ  и вторых
центральных моментов )t(Kαβ :
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для вектора непрерывных параметров )t(Λ .

Что касается смещенной оценки вектора дискретно-

непрерывных параметров )t(ν
∧
Ζ , то для ее получения

используем критерий оптимальности по максимуму
апостериорной вероятности [17] в предположении
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высокой точности фильтрации )t(*Λ  на конечном
интервале наблюдения t∆ :

∫
∆+
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tt
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1 d),,,(F)t( max , Ζ=ν M,1 ,(12)

в котором итоговую оценку информационного пара-
метра в предположении высокой апостериорной точ-
ности выделения сопутствующих компонентов )t(Λ  и

)t(Ζ  найдем из выражения (5) с учетом монотонности
экспоненты в (6), что является справедливым на
каждом ν -м интервале разбиения
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Таким образом, полученные квазиоптимальные алго-
ритмы совместной фильтрации непрерывного (10) и
(11), непрерывно-дискретного (12) и дискретного
(13) марковских процессов, а также разработанная
процедура снятия апостериорной неопределенности в
их оценивании по статистической дискриминацион-
ной характеристике (9) позволяют производить струк-
турный синтез адаптивных телекоммуникационных
систем в условиях полимодальности АПВ.
4. Примеры синтеза адаптивных
телекоммуникационных систем
Конкретизацию характеристик полученных квазиоп-
тимальных алгоритмов фильтрации рассмотрим на
примере синтеза систем выделения несущего и такто-
вого колебаний [19-22] по рабочему многопозицион-
ному АФМ сигналу [18], математическая модель ко-
торого на интервале времени от kT  до T)1k( +  пред-
ставима в аналитической форме записи [5]:

)].t(t[j{)}t(m)]t(T)ki[(r{

)t(),,t(Y*)t()t(X
2/Lk

2/Lki
i,

T

ϕ+ωξ+τ−−=

=Ξ+τϕΘ=

∑
+

−=
θ exp

(14)
Здесь

)]}t(t[j{),t(R),,t(Y ϕ+ωτ=τϕ exp ;

 }2Lk,2Lki,m{)t( i,
T +−==Θ θ ;

 )]}t(t[j{)t()t( ϕ+ωξ=Ξ exp ;

θθθ += jbam  – передаваемые информационные сим-
волы, кодируемые в соответствии с правилами слож-
ного сигнального созвездия ΘM -позиционного ан-
самбля АФМ сигнала [9], Θ=θ M,1 ;

)]t(T)ki[(r{),t(RT τ−−=τ , }2Lk,2Lki +−= ;
)t(jh)t(g)t(r +=  – комплексный импульсный отклик

низкочастотного эквивалента полосового канала свя-
зи [10], состоящий из синфазной )t(g  и квадратурной

)t(h  составляющих, которые при найквистовской
аппроксимации с коэффициентом сглаживания Nα

переходной области ограниченного спектра имеют
соответственно вид

;
)T/t2(1
)T/tcos(

T/t2
)T/t2cos(1)t(h

,
)T/t2(1
)T/tcos(

T/t2
)T/t2sin()t(g

2
N

N

2
N

N

α−

πα
×

π
π−

=

α−

πα
×

π
π

=

       (15)

)t(j)t()t( QI ξ+ξ=ξ  – комплексный низкочастотный
эквивалент флюктуационного аддитивного шума, со-
стоящий из синфазной )t(Iξ  и квадратурной )t(Qξ
составляющих; )t(ϕ  и )t(τ  – неизвестные фаза и
групповая задержка АФМ сигнала; )t(ω  – частота
несущего колебания; L  – относительная длительность
межсимвольной интерференции (МСИ) в числе такто-
вых интервалов времени T ; k=Int{t/T} – целая часть
от выражения, стоящего в скобках }T/t{ .

В аналитической модели принимаемого АФМ сигнала
(14) неизвестными являются лишь фаза несущего
колебания )t(ϕ  и групповая задержка )t(τ , фильтра-
ция которых связана с проектированием соответству-
ющих систем несущей (СНС) и тактовой (СТС) син-
хронизации[12].
Система несущей синхронизации. На основании ква-
зиоптимальных алгоритмов нелинейной фильтрации в
модифицированном полигауссовском приближении
АПВ (10)-(12) проведем синтез технологичных упро-
щенных алгоритмов работы СНС при условном пред-
ставлении неизвестной фазы принимаемого АФМ
сигнала )t(X  в виде суммы непрерывной )t(cϕ  и
дискретной )t(,d νϕ  составляющих

)t()t()t( ,dc νϕ+ϕ=ϕ , ΖM,1ν = .

Общим случаем задания непрерывной составляющей
фазы )t(cϕ , хорошо описывающей временную неста-
бильность генераторного оборудования УПС [5, 10],
является винеровский процесс [8, 9]

)t(
dt

d c
ϕξ=

ϕ
                      (16)

с нулевым средним  значением 0)t( >=ξ<  и
δ -функцией корреляции [7]

)tt(N
2
1)t()t( 1221 −δ>=ξξ< ϕϕϕ

при ϕN -равномерной односторонней спектральной
плотности шума )t(ϕξ . При  этом  значения дискрет-
но-непрерывной составляющей фазы )t(,d νϕ  априор-
но известны и заданы диаграммой созвездия ансамб-
ля АФМ сигнала [11] по количеству ложных устойчи-
вых точек ΖM  состояния равновесия в дискримина-
ционной характеристике.
Анализ динамических характеристик систем синхро-
низации (времени вхождения в синхронизм и времени
до срыва синхронизма) показал [16], что быстродей-
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ствие разомкнутой структуры СНС [23] значительно
выше, чем у замкнутой [23], однако необходимое
условие постоянства неизвестной фазы колебания
несущей частоты )t(ϕ  на временном интервале на-
блюдения NT  приводит к потере ее реальной помехо-
устойчивости в стационарном режиме. В данном при-
мере предпринята попытка интегрирования достоинств
этих двух методов адаптивного оценивания [2] и
идентификации [4], а именно: в условиях значитель-
ных временных изменений фильтруемого параметра,
но не превышающих тактового интервала, избежать
наличия единственно оставшегося аналогового блока
- подстраиваемого генератора ФАПЧ [8] при одновре-
менном обеспечении высокой помехоустойчивости
системы и приемника УПС в целом. Для этого оцени-
ванию в квазиоптимальном алгоритме нелинейной
фильтрации в качестве вектора непрерывных парамет-
ров (10) будем подвергать функционал фазовой ошибки

)}t(j{)t( cc ϕ=Φ exp , который также, как и непре-
рывную фазу )t(cϕ , представим процессом, распре-
деленным по Винеру (16) с равномерной спектраль-
ной плотностью ΦN . По аналогии с разработанными
этапами синтеза технологичных алгоритмов фильтра-
ции [12], при переходе к дискретному времени в

области стационарных значений ξΦΦΦ = NNK st,
окончательно получим приведенное разностное урав-
нение для оценки функционала фазовой ошибки *

n,cΦ
в комплексном:

*
n,cn,n,n

*
n,c1 m)my(K Φ−−=Φ∆

θ

∧
θ

∧
Φ        (17)

и тригонометрическом видах:

},sin])b()a[(z{K}sin])b()a[(ayby{Ksin

};cos])b()a[(z{K}cos])b()a[(byay{Kcos

*
n,c

2
n,

2
n,n,Q

*
n,c

2
n,

2
n,n,n,Qn,n,I

*
n,c1

*
n,c

2
n,

2
n,n,I

*
n,c

2
n,

2
n,n,n,Qn,n,I

*
n,c1

ϕ++=ϕ++−=ϕ∆

ϕ+−=ϕ+−+=ϕ∆

θ
∧

θ
∧

Φθ
∧

θ
∧

θ
∧

θ
∧

Φ

θ
∧

θ
∧

Φθ
∧

θ
∧

θ
∧

θ
∧

Φ
(18)

где 1∆  – оператор взятия первой разности; n,Iz  и n,Qz
– соответственно несинхронно демодулированные
синфазный и квадратурный дискретные АФМ сигна-
лы со снятием манипуляции по оценке информацион-
ных символов n,aθ

∧
 и n,bθ

∧
.

Функциональная схема, реализующая итерационный
алгоритм (18), приведена на рис. 2. Отметим, что
синтезированный при полном отсутствии аналоговых
элементов квазиоптимальный приемник УПС сравни-
тельно просто реализуется в микропроцессорном ис-
полнении [28].
Система тактовой синхронизации. В рассматривае-
мом примере фильтрации подвергается только неиз-
вестная задержка ντ+τ=τ ,dc )t()t( , Ζ=ν M,1  АФМ
сигнала (14), непрерывная составляющая которой

)t(cτ  имеет природу происхождения, аналогичную
фазе при генерации несущего колебания )t(cϕ  [8] и
распределена по винеровскому закону (16) с равно-
мерной односторонней спектральной плотностью
флюктуационного шума τN  [7]. Тогда по разработан-
ной квазиоптимальной процедуре статистического
синтеза (10)-(13) алгоритмов нелинейной фильтра-
ции, устраняющих ложные захваты в СТС, получим
итоговое дифференциальное уравнение для оценки
составляющих неизвестной задержки колебания так-
товой частоты ν

∧
τ+τ=τ ,d

*
c

* )t()t(  в непрерывном вре-
мени:
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Рис. 2. Система несущей синхронизации с обратной связью по оценке проекций фазы без ФАПЧ
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},)]t(S)][t(S)t(X{[
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∫
∆+ ∧∧

−
ν
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ττ−ττ−τ=τ
tt

t

1
,d d])(S)(X)][(S)(X[max , Ζ=ν M,1 .

(20)

Здесь ')]t(S[ τ
∧

 и '')]t(S[ τ
∧

 – соответственно первая и
вторая производные комплексно-сопряженной оцен-
ки полезного сигнала ),,m,t(S ,d

*
c ν
∧

θ
∧

ττ  по временному
процессу )t(*

cτ .

При разработке технологичных алгоритмов фильтра-
ции в области  стационарных значений

2NNK st, τξττ = , а также с учетом свойств импуль-
сного отклика (15) найквистовской формы при апп-
роксимации полезного сигнала n,n,0 mmg)t(S θ

∧
θ

∧∧
=≈  и

его комплексно-сопряженной первой производной

)mm(gmgmg)]t(S[ 1n,1n,
'
11n,

'
11n,

'
1

'
−θ

∧
+θ

∧
−θ

∧
−θ

∧
−τ

∧
−=+≈

[10] перейдем к упрощенному разностному уравне-
нию для оценки неизвестной задержки сигнала *

n,cτ  в
дискретном времени:

)]mm)(mu[(K 1n,1n,n,n
*

n,c1 −θ
∧

+θ
∧

θ
∧

τ −−=τ∆ Re ,(21)

где
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N
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1
Sst.

41
)cos(

N2
N

NTPg)NP(TKK
α−

πα
⋅==

ξ

τ−
ξ−

−
ξτττ

– постоянный коэффициент в цепи обратной связи
СТС; nu  – синхронно демодулированный АФМ сиг-
нал.
Представим разностное уравнение (21) в действитель-
ной форме:

)],bb)(bu(

)aa)(au[(K

1n,1n,n,n,Q

1n,1n,n,n.I
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−θ
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     (22)

удобной при структурной реализации устройства син-
хронизации, функциональная схема которого приве-
дена на рис. 3.
Следует особо отметить, что условно-знаковые моди-
фикации итерационного алгоритма фильтрации (22)
реализованы в выделителях тактовой частоты адап-
тивных регенераторов цифровых систем передач при-
менительно к линейному кодированию типа AMI/
NRZ, а также к дуобинарному многоуровневому ко-
дированию [14] и защищены соответствующими па-
тентами Российской Федерации [25, 26] и Украины
[29, 30].
5. Выводы
Получены точные решения уравнения оптимальной
нелинейной фильтрации (5) вектора непрерывного

)t(Λ , непрерывно-дискретного )t(Ζ  и дискретного
информационного )t(Θ  параметров. Основное отли-
чие от ранее известных заключается во введении в
схему фильтрации непрерывных компонентов обрат-
ной связи по решению дискретных составляющих.
Показано, что для довольно обширного класса теле-
коммуникационных задач апостериорное распреде-
ление может быть полимодальным. Отмеченный факт,
безусловно, должен учитываться при построении адап-
тивных устройств обработки сложных сигналов пу-
тем предварительного анализа их статистических дис-
криминационных характеристик (9). Для предлагае-
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Рис. 3. Система синхронизации колебания тактовой частоты с обратной связью по решению
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мого модифицированного полигауссовского пред-
ставления апостериорной плотности вероятности по-
лучены квазиоптимальные алгоритмы нелинейной
фильтрации (10)-(13), а также разработана процедура
снятия апостериорной неопределенности в оценива-
нии сопутствующих непрерывных параметров по ап-
риорным сведениям о передаваемом сообщении. Дей-
ствительно, расчет условной АПВ применительно,
например, к 16-позиционному АФМ сигналу квадра-
турной амплитудной модуляции (КАМ-16) указывает
на ее явную многомодальность (см. рис. 1). Анализ
таких технологичных алгоритмов фильтрации в насто-
ящее время стал возможен с использованием объек-
тно-ориентированного имитационного моделирования
в среде визуального инженерного окружения Agilent
VEE - Visual Engineering Environment (Agilent
Technologies, Innovating the HP Way) [11].
В практических ситуациях на примере синтеза систе-
мы несущей и тактовой синхронизации, выделяющих
синхроинформацию по рабочему сигналу при нали-
чии ряда дестабилизирующих факторов в условиях
значительных линейных искажений, помех межсим-
вольной интерференции и аддитивного гауссовского
шума, получены технологичные алгоритмы фильтра-
ции (18) и (21), а также структурные схемы адаптив-
ных устройств на рис. 2 и 3. Разработанные системы
нашли свое непосредственное применение в высоко-
скоростных УПС - широкополосных модемах xDSL
(x-’any’ Digital Subscriber Line), модемах DUV (Data-
Under-Voice), DIV (Data-In-Voice) и DAV/DOV (Data-
Above/Over-Voice) [20], которые транспортируют
высокоскоростные трибутарные цифровые потоки
плезиохронных PDH (Plesiochronous Digital Hierarchy)
иерархических уровней E0, E1/T1, E3 по существую-
щим абонентским линиям кабелей городской теле-
фонной сети, линейным трактам проводных [24, 26] и
стволам радиорелейных [27, 28] систем передачи с
достоверностью, приближающейся к оптическому
качеству 109 10...10BER −−= , а также в выделителях
тактовой частоты адаптивных регенераторов традици-
онных ЦСП с многоуровневым линейным AMI/HDB3/
B3ZS/B6ZS/B8ZS [25] или блочным 4B5B/8B10B1P/
3 B 2 T ( S U 3 2 ) / 4 B 3 T ( M M S 4 3 ) / 2 B 1 Q /
4D-PAM5/8B1QI4 кодированием [30].
Литература: 1. Стратонович Р.Л. Условные марковские
процессы и их применение к теории оптимального управ-
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КПД ФАЗИРОВАННЫХ РЕШЕТОК
ДИПОЛЬНЫХ ИЗЛУЧАТЕЛЕЙ,
РАСПОЛОЖЕННЫХ НАД ЗЕМНОЙ
ПОВЕРХНОСТЬЮ

ПАНЧЕНКО Ю.А.

Рассматривается изменение КПД вертикальных антен-
ных решеток, расположенных над поверхностью, пара-
метры которой соответствуют параметрам основных
типов земной поверхности, которые используются при
аналогичных расчетах [9].

Моделирование проводится на основании методики, ко-
торая разработана ранее в работах [10, 11]. Данная мето-
дика адаптирована для определения КПД вертикальных
решеток, составленных из диполей различных типов [12].

Введение
Отражение и поглощение радиоволн, распространяю-
щихся над земной поверхностью, существенно влия-
ет на характеристики приземных антенн. В настоящее
время существует необходимость в продолжении ана-
лиза параметров направленных антенн, работающих
вблизи земной поверхности, разработки программ
для расчета реальных конструкций. Кроме того, необ-
ходим и качественный анализ, который позволяет
оптимизировать конструкции и методики расчета.
Взаимодействие электромагнитных волн с поверхно-
стью земли приводит к существенным изменениям
параметров приземных антенн. Это особенно прояв-
ляется в диапазоне коротких волн, потому что в этом
случае расстояние от поверхности до излучателя со-
измеримо с длиной волны. Несмотря на значительное
внимание исследователей к этой области и длитель-
ную историю ее изучения [1-8], в ней остается доста-
точное количество вопросов, которые требуют даль-
нейшего рассмотрения. Это обусловлено как слож-
ностью структуры электромагнитного поля, форми-
руемого направленными антеннами, так и еще более
сложными процессами взаимодействия волн с неров-
ной, неоднородной, анизотропной подстилающей по-
верхностью. Но и в простом случае плоской поверх-
ности и однородного, изотропного полупространства
ряд вопросов требуют внимания, в частности, вопрос

КПД фазированных решеток, составленных из излу-
чателей различного типа. Актуальность данного воп-
роса обусловлена необходимостью минимизации энер-
гопотребления, сокращения техногенного воздействия
на окружающую среду и перспективой создания ра-
диоканалов для передачи энергии.
1. Предварительные условия и постановка
задачи
Основной физический механизм снижения КПД ан-
тенн, расположенных над землей, обусловлен прохож-
дением электромагнитных волн в нижнее полупрост-
ранство, в котором энергия электромагнитного поля
полностью поглощается. Оставшаяся в пространстве
над землей энергия определяется коэффициентом отра-
жения и диаграммой направленности (ДН) антенны.
Под влиянием погодных условий электрофизические
свойства земли изменяются в широких пределах. Зна-
чительное влияние на параметры приземных антенн
оказывает как изменение проводимости земли, так и
изменение ее диэлектрической проницаемости. Не ме-
нее важным является вопрос распространения радио-
волн над морской поверхностью.
При расчетах использована замена малых вибрато-
ров, из которых составляются реальные фазирован-
ные антенные решетки (ФАР) диполями, соответ-
ственно электрического и магнитного типа. Данное
приближение допустимо, поскольку расстояние меж-
ду вибраторами меньше, чем длина волны, и диаграм-
ма направленности вибратора незначительно влияет
на общую ДН всей системы.
Геометрическая схема расположения решетки и луче-
вая картина формирования электромагнитного поля
представлена на рис.1.

Рис. 1. Схема прохождения лучей


