
С0 % \ * Ъ % ^ О Ц )

ДИАЛЬНОГОМИНИСТЕРСТВО ВЫСШЕГО И СРЕДНЕГО СПЕЦИАЛЬНОГО 
ОБРАЗОВАНИЯ УССР

ХАРЬКОВСКИЙ ОРДЕНА ТРУДОВОГО КРАСНОГО ЗНАМЕНИ 
ИНСТИТУТ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ им. М. К- ЯНГЕЛЯ

Р А Д И О Т Е Х Н И К А

Республиканский 
межведомственный 
научно-технический 

сборник

Основан в 1965 г.

В Ы П У С К  91

ХАРЬКОВ
ИЗДАТЕЛЬСТВО ПРИ ХАРЬКОВСКОМ 
ГОСУДАРСТВЕННОМ УНИВЕРСИТЕТЕ 

( 9 8 9

710266

& О

710266



УДК 621.3

В сборнике представлены результаты исследований в области 
формирования, анализа и синтеза радиосигналов, помехоустойчи­
вости систем связи. Рассмотрены теоретические проблемы работы 
электровакуумных приборов СВЧ с распределенным взаимодей­
ствием, некоторые вопросы измерений в диапазоне СВЧ.

Нормативные материалы приведены по состоянию на 1 января

Для преподавателей, научных работников, специалистов.

Р е д а к ц и о н н а я  к о л л е г и я :  д-р техн. наук проф.
А. И. Терещенко (отв. ред.), канд. техн. наук проф. В. Д . Кукуш  
(зам. отв, ред.), канд. техн. наук доц. Ж- Ф. Пащенко (отв. секр.), 
д-р техн. наук проф. Ю. И. Волощук, д-р техн. наук проф. Б. Д . Ка­
щеев, д-р физ,-мат. наук проф. В. М. Кузьмичев, канд. техн. наук 
доц. Е. М . Кулешов, д-р техн. наук проф. Н. Д. Колпаков, д-р физ.- 
мат. наук проф. О. А. Третьяков, д-р физ.-мат. наук проф. 
И, А. Хижняк, д-р техн. наук проф. Л. Г. Шейн, д-р техн. наук 
проф. Я ■ С, Шифрин, д-р физ.-мат. наук акад. АН УССР В. П, Ше- 
стопалов
Ответственный за выпуск д-р техн. наук проф. А. И. Терещенко

Адрес редакционной коллегии: 310726, Харьков-726, просп. Ле­
нина, 14, Институт радиоэлектроники, тел. 40-93-66

Редакция научно-технической литературы 
ей Л. А. Гаврилова

Сдано в набор 25.09,89, Подписано в печать 15.15.89. БЦ 15858. Формат бОХЭО1/!«. Бум. тш 
№ 1 Гарнитура литературная. Печать высокая. Уел. печ, л. 8,5. Уел. кр.-отт. 8,75. Уч.-на; 
л. 10. Тираж 1000 экз. Изд. N9 1788. Зак. 9-434. Цена 1 р. 40 к.

Издательство при Харьковском государственном университете.
310003 Харьков, ул. Университетская, 16.

Отпечатано с матриц книжной фабрики им. М, В Фрунзе в Харьковской городской тиг 
графин № 16. 310003 Харьков, ул. Университетская, 16. Звх. 1817.

1989 г.

СБОРНИК НАУЧНЫ Х ТРУДОВ

РАДИОТЕХНИКА

В ы п у с к  91

Редактор В. В. Арнаутова 
Художественный редактор Т. П. Короленко 
Технический редактор Г, П, Александрова 
Корректор Л . А. Емельянова

И Б 12568

© Харьковский институт ради, 
электроники, 1989



УДК 621.396
Ю. И. ВОЛОЩУК, Д-р техн. наук. В. А. ПОСОШЕНКО

ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЙ ПОДХОД К ПРОБЛЕМЕ ВЫДЕЛЕНИЯ СИГНАЛОВ, 
ОТРАЖЕННЫХ ОТ МЕТЕОРНЫХ СЛЕДОВ, ИЗ ШУМА

Одна из важнейших характеристик комплекса метеорных тел 
в Солнечной системе — интегральная плотность потока частиц. В ра­
боте Ш  по наиболее надежным экспериментальным результатам по­
строена зависимость интегральной плотности потока N  от массы частиц 
М вида ^  N  =  — 14,5 — 1,25 \gAZl 10_6 г < М  <  10-4 г (1); 10 N  — 
=* —9,8 — 0,55 М  10"11 г < М  <  10"8 г (2).

Зависимость (1) получена по наблюдениям ионизированных метеор­
ных следов в атмосфере Земли радиолокационным методом, ее досто- 
зерность (обеспеченность измерениями) растет с уменьшением массы.

Выражение (2) построено по данным прямых регистраций столкно- 
зений частиц с датчиками, установленными на борту космических аппа- 
эатов. Достоверность модели (2) падает с ростом массы.

Диапазон масс М — (10"7— |0 _6) г, где происходит переход от (1) 
к (2), не исследован. Чтобы получить информацию о распределении 
и стиц  в этом диапазоне масс и тем самым увязать данные наземных 
I прямых наблюдений, необходимо повысить эффективную чувстви­
тельность метеорных радиолокационных станций (МРЛС).

Максимальное значение напряжения сигнала, рассеянного нена­
сыщенным метеорным следом, связано с параметрами аппаратуры и ха­
рактеристиками следа соотношением [2]

( й  )  (г в х Р 6 '10 2)'|/2а Эфф . (3 )

Здесь Р — мощность передатчика; 61 и <32— коэффициенты направлен­
ности передающей и приемной антенн по отношению к изотропному 
излучателю; % — длина волны МРЛС; Р — наклонная дальность от 
МРЛС до точки зеркального отражения на следе; гвх— входное со­
противление приемника; а Эф ф — эффективная линейная электронная 
плотность, следа; е, т — заряд и масса электрона; с — скорость света.

Рассеянный ионизированным следом сигнал будет зарегистриро­
ван, если и т>  и„, где I! ,—  пороговое напряжение обнаружителя.

Следовательно, повысить эффективную чувствительность МРЛС 
можно увеличением и т или уменьшением и п. Первое сопряжено со 
значительными техническими трудностями и затратами, поскольку, 
как следует из (3), требует увеличения мощности передатчика, разме­
ров антенн и т. д. Так, самый мощный в Европе метеорный комплекс [31 
уже включает передающее устройство мощностью 1 МВт в импульсе 
и антенные системы размерами в сотни метров, Второй путь заключает-
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Шении порогового уровня регистрации и извлечении информа- 
юрах из-под шумов. Реализовать его можно алгоритмиче- 
ствами без существенных технических переделок и экономи-

; Л ю б о й  алгоритм обработки радиосигналов, маскированных шума­
ми, должен обеспечить накопление энергии на интервале наблюдения 
(йг» *̂)* \  наилучший накопитель— оптимальный фильтр [4]. При им­
пульсной локации задачу оптимального обнаружения сигнала в шу­
мах можно решать либо для каждого отдельного отраженного импуль­
са, либо для пакета отраженных импульсов.

В первом случае эффективность фильтрации тем выше, чем шире 
полоса зондирующих сигналов, во втором — чем точнее известна оги­
бающая пакета импульсов. Специфика задачи радиолокации метеор­
ных следов требует использования простых зондирующих сигналов 
[радиоимпульсов с прямоугольной огибающей и немодулированным 
заполнением), а огибающая цакета отраженных импульсов (амплитуд­
но-временная характеристика (АВХ) отраженного сигнала) заранее 
неизвестна и зависит от параметров частицы и атмосферы на высоте 
)бразования следа, т. е. тех характеристик, которые необходимо оце­
нить в результате измерений.

Таким образом, алгоритм решения задачи выделения отраженных 
сигналов из шума следует искать в рамках наиболее общего вероятно- 
:тного подхода, основанного на различии статистических свойств 
шстого шума п  (0 и аддитивной смеси отраженного сигнала в (О 
з шумом. В этой связи заслуживает внимания идея энергетического 
юдхода к обнаружению и оцениванию уровней (амплитуд) полезных 
игналов, замаскированных белым гауссовым шумом [5]. 
Предлагаемый подход базируется на возможности представления вы- 
•орочного значения X . узкополосного случайного процесса в виде гео- 
?етрической суммы синфазной Х 5 и квадратурной Х с составляющих 

X  =  Х с +  Х 5 (4), где | Х с\ и | Х ч| —  нормально распределенные слу­
чайные величины с нулевым средним и одинаковыми дисперсиями о2, 
если входное колебание узкополосного тракта — чистый шум у  (/) =  
~  п ((), или | Х с \ и | X , | — нормально распределенные случайные ве­
личины с ненулевым средним и -одинаковыми дисперсиями а 2, при
у  (0 ==*(/) +  л  (О-

Известно, что энергию конечной реализации случайного процесса 
можно приближенно выразить суммой квадратов статистически неза­
висимых случайных величин (отсчетов, взятых в моменты времени 
кА() с равными дисперсиями

Ыс
! / = 4 2£ | Х г Р, (5)

г=1
где

С Мс -  2Ы'С, Х'с =  2 Т № , Т  =  12 -  ^

АР  — полоса пропускания узкополосного тракта приемного ус­
тройства (УПЧ).
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Тогда численная оценка приведенной энергии процесса на интер­
вале анализа (tu t2) представляет собой реализацию случайной вели­
чины £, подчиняющейся ^-распределению  с Nc степенями свободы. 
Причем, когда сигнал s (t) отсутствует в реализации X (?), статистика 
I  имеет центральное распределение х2 с плотностью вероятностей [61

{6)

Здесь а  =  N c, Г (р.) — гамма-функция, £ >  0.
При наличии полезного сигнала s (t) статистика £ имеет нецентральное 
распределение х2 с тем же самым числом степеней свободы и парамет­
ром нецентральное™ X:

во '
п> ехр ( -  д  +  Я)/2) у  (Л6/4)1 (7

2“/2 iL lj ir ( j  +  a/2) ’
/=о

£ » 0 ,  Я »  О.-
Величина параметра X может быть взята в качестве меры оценива­

ния наличия или отсутствия сигнала s (t) в принятом колебании. 
Сравнив экспериментальную оценку параметра нецентральное™ X 
с некоторым пороговым значением Ха, можно принять решение в зада­
че обнаружения.

Если случайная величина £ имеет нецентральное распределение 
х2 с Nc степенями свободы, то ее математическое ожидание и диспер­
сия равны [6]

M \ l ] = N e +  X-, (8)
D [ l ] = 2 N c +  4X. (9)

Таким образом, решение задачи отыскания оценки параметра X 
распределения х 2 заключается в формировании по выборочным отсче­
там (X f, i = l ,  N J 2) узкополосного колебания X (t) реализаций слу­
чайной величины |  i = l ,  N J2)  в соответствии с выражением (5) 
и вычислении оценки их математического ожидания М [£]. Тогда 
оценка параметра X: X — М [£]— Nс (10). Вместе с тем в работе [5] 
показано, что параметр нецентральное™ X численно равен отношению 
энергии сигнала Ес на интервале анализа (tlt t2) к двусторонней спек­
тральной плотности шума Л/02: X — E c/N 02 (11).

Следовательно, зная энергетические характеристики шума о2, 
N 02 в полосе пропускания AF узкополосного тракта, интервал анализа 
((,, i.2) (что равносильно заданию величины N c), оценку М  [£], можно 
рассчитать и оценку энергии полезного сигнала в заданном интер­
вале

Ес =  XNQ21 (X -  Хп) =  (М № -  Nc) N0i \ ( % - Х пу, (12)
Рс =  ХРШ\ ( Х ~ Х П) =  [М  [£] — N J P u l i X - X n ) ,  (13)

где 1 (г) — единичная функция включения: 1 (г) =  1, т >  0 ; 1 (г) =  0,
г <  0. Итак, энергетический подход с позиций анализа нецентраль-
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Шределения сумм нормированных о2 выборочных значений
посного случайного процесса позволяет по единой методо- 
ать задачи обнаружения и оценивания энергии полезного 

Сигнала, замаскированного белым гауссовым шумом.
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УДК 621.396

77. С. С МОРО ДО В

ПОИСК ПСЕВДОСЛУЧАЙНЫХ СИГНАЛОВ НА ОСНОВЕ 
ИСПОЛЬЗОВАНИЯ КОРРЕКТИРУЮЩИХ СВОЙСТВ 

МОДУЛИРУЮЩИХ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ

Псевдослучайные сигналы (ПСС) успешно используются в систе­
мах радиолокации, радионавигации и передачи информации. Д ля рас­
ширения спектра в ПСС в качестве модулирующих последовательно­
стей применяются псевдослучайные последовательности (ПСП) с чис­
лом элементов 1000— 10000 и более, наибольшее распространение среди 
которых получили линейные ЦСП максимальной длины или М-по- 
следовательности. Широкое использование М-последовательностей 
обусловлено простотой их получения и хорошими корреляционными 
свойствами, что позволяет обеспечить высокую точность измерения 
параметров движения летательных аппаратов, быструю 'синхрониза­
цию приемных и передающих устройств и т. д. [1; 2]. Один из наиболее 
эффективных методов поиска ПСС для средних отношений сигнал-шум 
на входе— рекуррентный поиск [3]. Однако данный метод поиска не 
учитывает корректирующих свойств М-последовательностей и их 
сегментов, что является его недостатком и приводит к увеличению вре­
мени поиска в результате введения интервала корреляционной про­
верки синхронизма между принимаемым и опорным сигналами.

В целях сокращения времени поиска предлагается анализировать 
ПСП сегментами длины п элементов, причем к <  п <  N , где к —■ 
степень образующего полинома; N  =  2к— 1 — период ПСП. При этом 
сегмент из п  элементов можно рассматривать как слово линейного по­
мехоустойчивого (п , к) кода, обладающего некоторой избыточностью, 
которую можно применять для уменьшения времени поиска.

Поисковую процедуру представим следующим образом. Произво­
дится прием п элементов ПСП. Принятый вектор анализируется на
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! отсутствие в нем ошибок. Если ошибок нет, поиск считается закончен­
ным и к элементов принятого вектора используются для формирования 
опорной ПСП. В случае появления ошибок вектор сдвигается на один 
разряд, принимается очередной элемент и проверка повторяется. 
Возможные траектории поиска можно представить графом переходов 
(рис. 1). Производящая функция вероятности перехода из начального 
состояния в поглощающее, соответствующее успешному окончанию 
поиска, будет равна

^  (в) “  Г_  Л (1 _  р н0)(1 _  рП) > (1)

где р — вероятность правильной оценки элемента ПСП;
Рио— вероятность необнаружения ошибки в «-разрядном сег­

менте ПСП.
Конечную вероятность успешного оконча­
ния поиска найдем из выражения (1) при (7 \  Р" Рл 
« = 1 :

f t  -  • <2) ^

Д ля определения вероятности успеш­
ного завершения поиска за заданное вре- Рис, 1
мя представим Н  (s) в виде ряда

оо

Н  (s) =  S  Рп К1 -  Р»о) (1 -  Pn)Vsn+l,i=0
откуда получим вероятность успеха на /-й попытке 

Р ( 1 ) ^ р п 1(1 — Р во)(1 —  р п)]‘.

Тогда вероятность успеха за I попыток

n ' V o m  п 1 — К1 -  Дю) б — рп)]г+1
Z j  ^  ( Т -  T J + p ^ —  ■ ®
Ы 1

При I - о о  выражение (3) переходит в (2). Д ля установления моментов 
распределения времени поиска найдем первую и вторую производные 
от производящей функции при s =  1:

~дН (s)т, = ds S = 1
//>*, т 2 =

Математическое ожидание и дисперсия времени поиска будут равны [4]
А Л , п  п - ( / г - 1 ) ( 1 - Я но) ( 1 - р " )

1 ] щ  Рп а - Р т) +  Рн0 ’ ( )

И \Ц  =  щ  — щ  +  т 1 =  (1 _  р но) рно]2 • (5)

В выражениях (4) и (5) проведена нормировка времени относитель­
но длительности единичного элемента ПСС, т. е. время поиска опреде­



ляется через количество элементов, которое необходимо принять до 
успеха. Анализ выражений (2 )— (5) показывает, что с уменьшением 
отношения сигнал-шум величина Pk уменьшается, а среднее время 
поиска увеличивается. При этом конечная вероятность успеха может 
быть меньше 0,5. Д ля поддержания величины Pk на ааданном уровне 
необходимо повышать длительность обрабатываемого сегмента. Н а 
рис. 2 показан график зависимости конечной вероятности успеха от 
отношения сигнал-шум для различных значений tt при k — 10. Рас­
четы проводились для фазомодулированных ПСС длины 1023 элемен­
та. Вероятность правильной оценки символа ПСП р  и отношение 
сигнал-шум ft2 для ФМ сигналов связаны известным соотношением: 
р  =  0,5 [ 1 +  erf (ft)], где erf (ft) — функция ошибок, erf (ft) =  2 jV я  X

A

X f exp (— t 2) dt. 
о

Чтобы определить вероятность Рно, необходимо знать распределе­
ние весов соответствующих (п , Щ кодов либо их минимальное кодовое 
расстояние й. Определить й  намного легче, чем весовой спектр кода. 
При изменении п от 15 до 40 вменяется о т 3 до 14 для 1023-элементной 
ПСП. Зная а, вероятность необнаружения ошибки можно определить 
по формуле 15]:

П
Рно =  2  (*  ) |(1 -  рУ р"-‘. (6)

С увеличением п  вероятность Р !Ю уменьшается, что приводит к росту 
Рк, Однако увеличивать длину сегмента бесконечно нельзя, так как 
при этом резко возрастает среднее время поиска.

График зависимости величины М 0=  М  \L \iN  от отношения сигнал- 
шум при Рк =  0,99, й == 10 показан на рис. 3, кривая 1. Как видим, 
при й2>  — 6 дБ данный метод поиска требует незначительных вре­
менных затрат, но при дальнейшем уменьшении И? время поиска 
резко возрастает. Это объясняется тем, что для поддержания вероят­
ности успешного завершения поиска не меньше 0,99 необходимо увели-
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чивать длину обрабатываемого сегмента. Д ля сравнения приведена за­
висимость величины Мо от № для поиска с последовательной оценкой 
символов ПСП — кривая 2, и двухэтвпного циклического поиска 
с идеальной второй ступенью обнаружения — кривая 3  [3]. При 
Л2>  —6 дБ более предпочтительным оказывается предлагаемый метод: 
и в области малых шумов он позволяет получить значительный вы­
игрыш во времени поиска по сравнению с известными методами.

Д ля успешного завершения поиска необходимо принять сегмент 
ПСП без ошибок. Анализатор сегмента можно построить на основе зна­
ния рекуррентной зависимости между символами ПСП [1]:

к

=  Е  к  <  п  <  2й — 1, (7)
/=1

ГДе С; —  коэф ф ициенты  ПОрОЖДаЮЩвГО п олином а с (% )=  £  С1%1, Сле-
о

дователыю, для о-го принятого элемента ПСП должна выполняться 
проверка

к

ап 0 Е Ял-/С/ = 0. (8)
/=*

Д л я  п  принятых элементов ПСП можно построить п— к независимых
проверок (8), которые будут выполняться только в том случае, если
все элементы приняты без ошибок. Условие успешного завершения 
поиска с учетом (7), (8) запишем в виде

р  =  А ( Е  ««+<•-/£/® я«-и ) =  1- (9)г=о /=  1

Здесь знак А —- логическое умножение (конъюнкция). Из выражения
(9) следует, что анализатор сегмента легко построить на элементах ' 
цифровой техники без значительных аппаратурных затрат.

Таким образом, анализ и учет корректирующих свойств сегментов 
ПСП позволяют уменьшить временные характеристики поиска при 
средних отношениях сигнал-шум в полосе спектра ПСС, а реализация 
данного метода достаточно проста и не требует сложных схемных ре­
шений.

Список литературы: 1. Варакин Л. Е, Системы связи с шумоподобными сигна­
лами. М. 1985. 384 с. 2. Диксон Р. К. Широкополосные системы/Пер. с англ.: 
Под ред. В. И. Журавлева. М. 1979. 302 с. 3.Журавлев В. И. Поиск и синхрони­
зация в широкополосных системах. М. 1986. 240 с. 4. Тихонов В. И., Миро­
нов М. А. Марковские процессы. М. 1977. 488 с. 5. Протоколы и методы управле­
ния в сетях передачи данных /  Пер. с англ.: Под ред. Ф. Ф. Куо. М., 1985. 
480 с.
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УДК 621.391
Ф. В. ЛУЧЕИКО, С. Г: РАССОМАХИН, канд. техн. наук

МЕТОД ЭКСТРАПОЛЯЦИИ СИГНАЛОВ 
С ОГРАНИЧЕННЫМ СПЕКТРОМ

Одна из важных задач теории случайных процессов, имеющая мно­
гочисленные практические применения, заключается в следующем: 
требуется наилучшим образом оценить значение случайной величины Ь 
через значения’величины Ъа (а £ А ). Речь идет об отыскании функции 
I (Ъа/а £ А), зависящей от Ьа, а £ А ,  с наименьшей ошибкой, удовле­
творяющей приближенному равенству Ь ж Ь — } (Ьа/а £ А) (1). В ка­
честве примера можно рассмотреть прогноз (экстраполяцию) случай­
ного процесса, когда необходимо оценить значение случайной вели­
чины в момент времени I по его значениям на некотором множестве 
моментов времени Т ,  предшествовавших t [1]. При этом критерий опти­
мального наилучшего приближения зависит от практического харак­
тера рассматриваемой задачи. В теории линейного предсказания 
в качестве указанного критерия используют критерий минимальной 
среднеквадратической ошибки, заключающийся в подборе параметров 
(коэффициентов) предсказания, минимизирующих среднюю мощность 
сигнала ошибки экстраполяции 82=  М  \(Ь — Ь)2] (2). Некоторые
методы прогнозирования и предсказатели, обеспечивающие минималь­
ное значение 82, приведены в работе [2].

Рассматривается метод экстраполяции случайного сигнала, обла­
дающего ограниченным спектром, который можно использовать при 
построении систем управления и связи, обладающих запаздыванием, 
и позволяет уменьшить значение среднеквадратической ошибки про­
гноза. Суть прогнозирования основана на выборе в качестве предсказа­
теля устройства с передаточной функцией

<3>

где т — время прогноза. Выражение (3) запишем таким об разом:
+/ШТ

К (/*>) =  - .  (4)

Числитель выражения (4) соответствует передаточной функции «иде­
ального» экстраполятора, а знаменатель определяет ошибку прогно­
за, которая будет иметь периодический характер и явно выраженный 
максимум на критической частоте. Чтобы обеспечить минимальную 
ошибку прогноза в области эффективной ширины спектра случайного 
сигнала, время прогноза т надо выбирать достаточно малым (в этом 
случае знаменатель в выражении (4) близок к единице), что не всегда 
соответствует требуемому. В то же время выбор достаточно малого 
значения времени прогноза и использование п последовательно соеди­
ненных устройств с передаточной функцией (3) позволяют обеспечить

10



заданное время прогноза т3 =  т  и минимизировать ошибку прогноза 
в области эффективной ширины спектра прогнозируемого сигнала. 
Тогда передаточная функция устройства имеет вид

к а  со)
e+/wnx

(5)COSraCOT

Устройство с передаточной функцией (5) обеспечивает минимум ошиб­
ки прогноза в области низких частот, достигая на критической частоте 
большого значения. Теоретические расчеты показали, что наилучшие 
результаты достигаются при следующей передаточной функции (3):

где А  (© )— некоторая периодическая функция, по своему значению 
не превышающая на периоде единицы. Один из вариантов определе­
ния А  (со) можно представить как А  (со) =  a cos 2сот -f- Ь (7). Однако 
устройство с передаточной функцией (6) в случае, когда А (со) опреде­
ляется (7), не может быть реализовано физически.

Устройство с передаточной функцией (5) позволяет обеспечить 
минимум среднеквадратической ошибки прогноза в области эффектив­
ной ширины спектра случайного сигнала, может быть физически реали­
зовано, но, как отмечалось, оно дает большое значение спектральной 
плотности ошибки прогноза на критической частоте. Максимум спек­
тральной плотности ошибки прогноза при т3 =  const можно «сдвинуть» 
вправо в область более высоких частот путем увеличения параметра п. 
Такой «сдвиг» максимума спектральной плотности ошибки прогноза 
позволяет разнести его по частоте е максимумом спектральной плот­
ности прогнозируемого сигнала и использовать их взаимнофильтру- 
ющие свойства. Как видно из выражения (4), взаимной фильтрации не 
будет на критической частоте, когда знаменатель равен нулю. Чтобы 
избежать этого, предлагается синтезировать устройство с передаточ­
ной функцией

ё, О  — некоторые постоянные коэффициенты. Значение ©а должно 
быть больше эффективной ширины спектра прогнозируемого сигнала.

Возникает задача синтеза устройства, которое бы имело переда­
точную функцию (8). Решить ее можно с помощью метода наимень­
ших квадратов, аппроксимируя передаточную функцию (8) выра­
жением

и

К ( М  =  ПU
где

(8)

лг
S  <Ч*Ч Ш

Ki. (/©) = м
1 +  S

(9)
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Тогда задачу синтеза устройства с передаточной функцией (8) сформу­
лируем так: найти значения коэффициентов а1 и Ьь выражения (9), 
которые бы минимизировали целевую функцию

g—/2шт____
м

1 +  £  bke - ’k™
ско 4 -

2  ate ~ ^
1=0

Л1

А=1

d w . (10)

Подынтегральное выражение в (10) представлено в виде дроби, в чис­
лителе и знаменателе которой стоят суммы по параметрам I и к соот­
ветственно. Минимизировать целевую функцию (10) достаточно слож­
но. Поэтому в некоторых случаях используют замену минимизации 
целевой функции (10) максимизацией другой функции:

oil М /V
— п  i t + Y t  v ~ /fetoT) ( 1 — e - v m) + ^  ъ е -} 1™ ja d® +

0 £=1 i=0
ш, M N

+  J !(1 +  2  bke~Ikm) (1 -  D) +  £
i= 0

(11)

Проинтегрировав выражение (11) и взяв частные производные по at и 
Ък, получим

N  '
dFx __ n  sin ico2t  —  sin iffljT , sin (I —  2) ajX sin (г— s) со3т

~  h («— 2) т b a s~ d ~ s ) ida£ IX
s~0

, V I , fsm (i — k  —  2 )ш 1т . „ s i n # — k ) a 2x —  sin (г —  й о д  \2j \ U— k — 2) т +  --------- (7=lj7------- J;
d F t _ n  n 2 . / sin —  sin feWjT . y i  , s in  ( 6 — п)со2т — sin (Й— n) © M  .

 kx— — + L  " --------------  J+
n=1

N
. Г 1  - / sin (t —  A —  2) Wit . p. sin ( i  —  k) ©2t  —  sin ( i  —  £) © jt  \

+  2 Л  [— ( Г - А - 2)т  +  D --------------- (T=*T7------------------- ) '
i= 0

Коэффициенты aiy bk найдем, решив систему линейных уравнений



Тогда выражение для передаточной функции экстраполятора предста­
вим как

ё
К  ( /с о ) -

1 +  .
2  Я{Є~1ІЄ,Х
*=о 

м
(13)

1 +  ^
4=1

Проанализируем, как изменяется значение среднеквадратической 
ошибки прогноза, которая определяется выражением

62 =

е +/(»пх_

1 +
V
<=о

і і +  2  
'  А=1

,—/А:шт

5  (со)йы,

(14)

где 5  (со)— спектральная плотность прогнозируемого сигнала. Квад­
рат модуля подынтегрального выражения однозначно определяет ошиб­
ку прогноза синтезированного устройства в сравнении с «идеальным* 
экстраполятором. Д ля нахождения зависимости среднеквадратиче­
ской ошибки прогноза исследуем квадрат модуля подынтегрального 
выражения, обозначив его как спектральную плотность ошибки про­
гноза 5„ (со). После несложных преобразований выражение для спек­
тральной плотности ошибки прогноза в формуле (14) представим как

5„ (со) =

М N М
(1+ ^ 6^” ^ + 2  аіЄ~ІІт ) е+1ап% -  +  %  ьке~>ы%)п

к= 1__________і= 0_____________.________к= 1 ________
М N

(1 +  2  +  2  а1е~ !Ш)п й=1 1=0
(15)

Чтобы привести выражение (15) к виду, 
удобному для решения, необходимо вое- У  
пользоваться формулой бинома Ньютона. ^  
Дальнейшие преобразования выражения ' 
для спектральной плотности ошибки про- 
гноза из-за их громоздкости опустим. Ре- 0,8 
зультаты вычислений спектральной плот- дд  
ности ошибки прогноза представлены в ви- ' 
де графиков на рисунке для случаев п — 4, '
п — 5, п — 6 (16). Как видно из графиков, 02 
максимум спектральной плотности ошибки 
прогноза с ростом параметра п сдвигается 
вправо по оси частот, что позволяет обес-

/  Я 3 4 о?
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печить эффективное прогнозирование сигналов со спектральной плот­
ностью, определяемой выражением:

( В ,  0 < с о < ю 0;
5(со) =  | в    п — 2, 4, 6, . . .  (17)

1 /3 +  (со — ш0)« ’ ® о < ® < ® 1 >
При этом значения среднеквадратической ошибки прогноза для сигна­
лов со спектральной плотностью (17) и условий (16) при В ~  1, п — 6, 
(|'„= 2 определяются площадями под кривыми 1, 2 , 3 соответственно. 
На максимум спектральной плотности ошибки прогноза влияет пара­
метр Э выражения (8). Его значения лежат в пределах от нуля до 
единицы. С ростом D максимальное значение спектральной плотности 
ошибки прогноза уменьшается. Выбирать значения параметра необ­
ходимо с учетом характера спектральной плотности прогнозируемого 
сигнала, так как одновременно с уменьшением максимального значе­
ния спектральной плотности ошибки прогноза происходит увеличение 
его значений в области низких частот. Это можно увидеть, проанализи­
ровав значения спектральной плотности ошибки прогноза, представ­
ленные в таблице для случая N — М  =  5, Т  =  1 с при различных 
значениях параметра I).

Значения спектральной плотности ошибки прогноза 5  (ю)

£> ш =  0 (О =  1 <0 — 2 0) =  3 <о =  4 СО яга  5 <» =  6 0) =  7

0,1 0,00 0,10 0,04 4,71 385 6316 4555 505
0,3 0 ,02 0,09 0,10 4,06 356 2519 1338 183
0,5 0,03 0,29 0,21 3.46 280 927 476 89
0,6 0,04 0,36 0,29 3,20 232 563 300 69
0,7 0,05 0,44 0,38 3,01 185 346 195 58
0,8 0,06 0,53 0,48 2,91 143 216 129 50
Таким образом, предложенный метод прогнозирования непрерыв­

ного случайного сигнала с ограниченным спектром позволяет умень­
шить значение среднеквадратической ошибки прогноза в результате 
разнесения максимумов спектральной плотности сигнала и ошибки 
прогноза.
Список литературы: 1, Гихман И. И., Скороход А. В. Введение в теорию случай­
ных процессов. М., 1965. 654 с. 2. Гольденберг Л. М ., Матюшкин Б. Д ., По­
ляк М. Н. Цифровая обработка сигналов. Справочник, М., 1985. 311 с. 3. Голь­
денберг Л. М ., Поляк М. Н., Берестецкий А. А. Проектирование цифрового 
корректора АЧХ на основе метода наименьших квадратов //  Изв. вузов МВ и ССО 
СССР. Радиоэлектроника. 1986. Т. 29, № 1. С. 8—12.

Поступила в редколлегию 15.04.1

УДК 621.391
Ю: В. СТАС ЕВ, канд. техн. наук

СОСТАВНЫЕ ФАЗОМАНИПУЛИРОВАННЫЕ СИГНАЛЫ 
С МАЛЫМИ ПЕРВЫМИ ПИКАМИ КОРРЕЛЯЦИОННЫХ ФУНКЦИЙ

При построении синхронных адресных систем связи (САСС) для 
кодового разделения каналов применяются ортогональные системы
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сигналов И]. Вследствие нестабильности системы синхронизации «я* 
тервал сдежения за сверткой сигнала приходится увеличивать, что 
предопределяет необходимость использования сигналов с минималь­
ным уровнем первых боковых пиков периодических функций авто- 
(ПФАК) и взаимокорреляции (ПФВК). В работе [2] предложен способ 
получения сигналов с малым уровнем первых боковых пиков апериоди­
ческой функции корреляции. Данный способ основан на поэлементном 
умножении ортогонального сигнала на сигнал, обладающий заданны­
ми свойствами. В результате получают сигналы с минимальным уров­
нем первых боковых пиков АФК. В то же время в режиме приема ин­
формации (слежения) следует учитывать ПФАК и ПФВК принимаемых 
сигналов. Кро^ме того, получение сигнала с заданными свойствами 
требует решения задачи перебора сигналов, что весьма затруднительно 
для получения сигналов с числом элементов Ь >  64.

В статье обсуждается способ построения составных сигналов с ма­
лым уровнем первых боковых пиков ПФАК, ПФВК для длительно­
стей Ь >  64.
Пусть составной сигнал №1, состоящий из й сложных элементов 5 , 
А, В, . . . ,  К, образован по правилу чередования [3]:

1̂> 1̂» * * • I *̂2* • • • 9 к2> • • • » ало ^ло • • • > &ло
V

где в,, а0 Ь(, . . . , к1— символы сложных элементов; а(, Ь{, . . . ,  
— 1}; г =  1, А; N — число символов в сложном элементе. 

Тогда значения реализации ПФАК /?“ ( /) / -го составного сигнала в 
зависимости от сдвига / можно вычислить с использованием системы 
уравнений

г В.11 (0) =  я1я1 +  а1а1 -{- Ь1Ь1 4* • * * 4~ &1&1 +  4* а2аз 4 * Ь2Ьг-\- • ••-)-
+  ^2̂ 2+  • • • - ( -  -)- &лФлг +  *' • +
В-11 (1) — 51а 1 4~ агЬх 4~ *•* 4~ к ^  +  $2а2 4- а2Ь2 +  к2я3 +
-{- О-ыЬц и» • ЙдгЗх;

&1$г +  а1аг 4~ Ъг 4- • • • +  кгкг -(- 52зл+1 +  а2аг+\ +  • '  * +  
+  Яд/яг 1 -)- а.чаг-1 +  • • • 1, если Цй — целое; г =  1 ;

®1 аг 4" яФг 4- * * * "К &15/-+1 4~ • • • 4~ Яыаг-1 4~ ал/^г—14 Ь
4- к,\15п  если (/ — 1)1(1 — целое, г =  (/ — 1)/<2; 
ягЬг 4- . . .  4- кгаг+у +  яфг+\ 4- • • • +  к3аг+ 2 4- * • • +
4- яыЬг- \  4- • • • 4- кыаг, если С/ — 2)Ы — целое; г =  (у—2) и,

&хкг 4~ axSr.fi 4~ 1 4- *•* 4- SNkr*-1 4* а^зг 4- Ь^аг, если
(/ -{- 1 )Ы —  целое; г =  [(/ 4- 1 ) / ^ — ^

Я.п (I — 2) =  (& — IV—1 +  4* • ■ * 4" кыяг;
Нц (В — 1) =  4- а^х +  4- • • • 4- кы (к —1)х.
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Запишем систему уравнений, описывающую ПФВК составных сигн алов, 

f/?ln (0) =  s{c" -f-a(m" -1-b[f" 4- • • * 4* kip" 4- S2C2 4- <22^2 +  • ••  +  X
X C% +  ON^N 4" frw/îv +  * • * +  k lNpnN\

R 'n (1) “  Siftii -j- aif 1 4" * * * 4* sNmnN 4- q-nCn 4" * * * 4" &wßi'»

Rla 0) —

siCr +  o\m" -f- fr!/" -f- • • • -f- k \p )  +  S2c"+t +  • • ■ +  s k " - .  +J  n . ,1сП I n  , J  jt

+  •• • 4- k [NP?~i, если j /d  — целое, r  =  //d;
S{ttlr 4~ CL\ fr + * • • - ) -  k\(C+\ 4~ S2Hî"+> 4~ * ‘ * ~\~SNÏÏlr„ \ -j- • • * 4*<1 JX l

4- fe.vc", если (j — \)jd  — целое; r =  (/' — r)/d\

S\pr 4" fltc"+l -f- b(f7lr+i 1 +  • • • 4- k p " —l +  Йл/Сг 4* friV l̂", если 
(/ +  l)/d  — целое; r  =  [(/ 4- 1 )/d] — 1;

P In (L — 2) == s( (p — 1)л? 4* ß5 рЪ 4- b[cN 4- • • • ;  
t /?ln (L  — 1) =  slpnN 4- а[ры +  Ь[тЪ 4 * * • • 4" Лдг (p — l)w,

где e(, m(, f if . . .  , р,- — символы сложных элементов С, М , F, . . .  , 
Р , образующих составной сигнал щ", о,., т{, f {, . . . ,  р ; £{ 1; — 1}. 

1, ЛГ.
Д ля определения требований к корреляционным свойствам слож­

ных элементов, образующих составные сигналы, приведем системы 
(1), (2) к виду

( R “ (0) =  R ss (0) +  R aa (0) +  Rbb{0) 4- . . .  4- Rkk (0).
R U  ( 1 )  =  R sa  ( 0 )  +  R ab  ( 0 )  +  . . .  4 .  R k*  ( 1 ) ;

' Rss (r) +  R™ (r) 4- R bb (r) 4 b R kk (г), если
j/d  —  целое; r — j/d]
Rsa (r) +  Rab (r) 4------- 4- Rks (r 4- 1), если (/ —
— 1 )/d  — целое; r =  ;

Rii ф  _  P s,; (r) 4- • • • 4- (r  4- i). если (/ — 2)/ d  — 
целое; r  =  (/ — 2)/d;

Psft (r) 4 - P os (r 4- 1) 4- Rba (r 4- 1) 4- . . .  , если 
(/ 4 - 1 )/d  — целое; 
r =  [(j +  l)/d] -  1;

R “ (L — 2) =  R«k~v ( N ~  l ) + R uk( N ~ l ) +  Rbs Ф) 4 - .• ■; 
(R “ ( L —  1) =  R**{N—  1) 4- # as(0) 4 ;
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f /?1п (0) *fc Rsc (0) +  R am (0) +  R»f (0) +  * • • - f  R*t> (0);
R I n ( ! )  =  J^sm (0 )  +  R a f  (Q) _j---------------R k c  ( J ) .

! R Xn(î) =  '

r R sc (r) +  R am (r) +  • • * -f- R kp (г), если j/d  — це­
лое; r =  j/d \
Rsm (O +  R al (r) +  • • • +  R ks (r +  1), если (y— 
— l)/d  — целое, r  =  (y — l)/d;

еслиЯ5р (г) +  (г +  1) +  ЯЬт (г +  1), . .
(у +  1)М — целое; 
г =  [(? +  1)М] -  1;

R 'n ( I  — 2) =  /?^->> ( / / —- 1) +  (М — 1)4- ^  (0)4- . , . ;
/?1П (1 - 1) =  R*̂ > ( N — 1) +  R°c (0) 4- ^  (0) 4- . . .  •

Анализ систем (3), (4) показывает, что уровни боковых пиков ПФАК 
и ПФ ВК составных сигналов зависят от значений уровней боковых 
пиков ПФАК и ПФВК сложных элементов, образующих составной 
сигнал * а уровень первых от основного выброса боковых пиков ПФАК 
и ПФВК составных сигналов зависит от значений ПФ ВК (0), R  (1),

(Ы — 1) сложных элементов. Следовательно, для минимизации уров­
ней первых боковых пиков ПФАК и ПФВК составных сигналов целе­
сообразно использовать сложные элементы | /? (0) |, | /? (1) |, | /? (А — 1) 
ПФВК которых минимальны.

В качестве сложных элементов, как показали исследования 11], 
могут быть использованы производные системы сигналов, с ПФ ВК 
Я  (0) =  0.

Необходимо отметить, что использование в качестве сложных 
элементов производных систем сигналов приводит к уменьшению ан­
самбля ортогональных сигналов в Ьй/М раз. Однако при небольших 
значениях й, например при ^ =  2 , объем ансамбля сигналов в два раза 
больше объема, определяемого границей Чернова [1] (граница, опре­
деляющая минимальный объем сигналов с заданными корреляционны­
ми свойствами), и в четыре раза меньше объема, определяемого грани­
цей Грея — Рэнкина [4] (граница, определяющая максимальный объем 
сигналов с заданными корреляционными свойствами). Например, при 
й =  2, 4  =  512, N  =  256 можно построить 128 различных сигналов 
с минимальным уровнем первых боковых пиков.

Предложенный алгоритм построения сигналов с минимальным уров-, 
нем первых боковых пиков ПФАК и ПФВК позволяет получить боль­
шое число ансамблей сигналов за счет применения различных алго­
ритмов построения матриц Адамара.

Проведем оценку достигаемых значений первых пиков функций 
корреляции.

В табл. 1 приведены результаты расчетов значения R  (г) ПФАК и 
ПФВК при 1 =  0, 1, ±  2, ±  3, N  =  32, 60, 256. Задающими выбра­
ны первые четыре строки матриц Адамара, производящими — сигналы
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квадратичных вычетов с добавлением единицы (Ы — 32), нелиней­
ная последовательность (Ы — 64) и характеристические сигналы (Ы — 
=  60, N  =  256).

В табл. 2 представлены результаты расчетов ПФАК (числитель), 
когда составной сигнал образован из первой и второй строк матриц 
Адамара, умноженных на производящий сигнал, и ПФВК (знамена­
тель) составных сигналов, образованных из первой, второй и третьей, 
четвертой строк производной матрицы.

Т а б л и ц а  2

Номер сдвига 2 X 32 2 X 60 2 X 64 2 х  256

— 3 — 4/— 4 0/— 4 0/16 о/о
— 2 0/0 8/4 0/0 0/0 '
— 1 — 4/0 — 12/0 0/0 0/0'

0 64/0 120/0 128/0 512/0
1 — 4/4 — 12/—8 0/0 0/0
2 0/0 8/4 0/0 0/0
3 — 4/0 0/0 0/0 0/0

Я//) 
М2 
' 56

40

32

24

16

т о м
ЮМ)

м м л
Ш );т

Н а рисунке показаны зависи­
мости уровня первого бокового 
пика Я  (1) ПФАК и ПФВК и уров­
ня второго бокового пика /? (2) от 
числа элементов в сигнале Ь, полу­
ченные в результате большого чис­
ла расчетов ПФАК и ПФВК произ­
водных (<2 =  1) и составных систем 
сигналов (й >  1).

Из анализа таблиц и рисунка 
видно, что максимально достигае­
мый уровень первых боковых пи­
ков ПФАК и ПФ ВК составных систем сигналов в (1Н (г Ф  0) раз 
меньше, чем у систем сигналов, предложенных в работе [2]. Послед­
нее приводит к уменьшению вероятности сшибки в САСС [1].

Таким образом, составные сигналы, построенные по правилу чередо­
вания, имеют малый уровень первых боковых пиков ПФАК и ПФ ВК, 
что позволяет использовать их в САСС, где подстройка системы син­
хронизации в режиме слежения осуществляется по принимаемым 
сигналам.

32 64 /23 /60 192 224 /.

Список литературы: 1. Варакин Л, Е. Теория систем сигналов. М., 1978. 304 с. 
2. Варакин Л. Е., Сидорова Т. В. Системы ортогональных ФМ сигналов с малы­
ми первыми пиками корреляционных функций. Радиотехника, 1985. № 2. 
С. 45—48. 3. Варакин Л  . Е. Теория сложных сигналов. М., 1970. 375 с. 4. 
Ф. Дж. Мак- Вильямс, Н. Дж. А. Слоэн. Теория кодов, исправляющих ошибки: 
Пер. с англ. М., 1979. 744 с.
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УДК 621.391

Ю. И. НИКОЛАЕВ, канд. техн. наук, С. И. ПРИХОДЬКО, канд. техн. наук, 
И. В. ЧИСТЯКОВ, канд. техн. наук, А. Г. СНИСАРЕНКО

ХАРАКТЕРИСТИКИ ПРОЦЕДУР СИНХРОНИЗАЦИИ 
СВЕРТОЧНЫХ КОДОВ

Сверточные коды (СК) как эффективное средство улучшения харак* 
теристик систем передачи информации по радиоканалам различных 
типов привлекают все большее внимание разработчиков. Однако их 
практическое использование во многом определяется характеристи­
ками вспомогательных устройств, в частности схемой ветвевой (фазо­
вой) синхронизации (ФС) 11; 5].

Основные принципы построения и описания ряда конкретных 
устройств Ф ССК приведены в работах [1—4]. Одна из наиболее поме­
хоустойчивых среди относительно простых схем ФС— схема синхрони­
зации по методу неединогласия, частный случай которой — устройство 
на базе индикатора достоверности, производящего сравнение последо­
вательности, восстановленной на входе декодера, с декодированной 
последовательностью. Структурная схема такого устройства включает 
коммутатор, схему формирования сигналов ошибки (СФСО) и реша­
ющую схему. С ее помощью анализируется последовательность сигна­
лов ошибки (СО), поступающих с выхода СФСО, и решается задача 
статистического различения гипотез в условиях шума.

В работе [4] описан алгоритм работы устройства ФС, применяюще­
го синдромный декодер, в котором в качестве сигналов ошибки исполь­
зуются значения символов синдрома (синдромная СФСО).

Пусть б  (О) — порождающий полином систематического сверточ­
ного кода скорости 1/2; /  (I)} — последовательность передаваемых ин­
формационных символов; Т  (6 ) — I  (6 ) • О (О) — проверочная по­
следовательность. В процессе передачи по каналу связи передаваемая 
последовательность символов Р (£>) подвергается воздействию шума. 
Н а приемном конце в режиме установления ФС синдромный декодер 
работает на каждом такте и по одному крату формирует синдром 
3 1{0) =  б  (6 ) * ЫА (б ) 0  N 8  (О) (1), а по другому, через такт,— 
синдром

^  (6 ) =  6 (6 )*  [б  (6 ) * I  (6 )] е  Г  (О) 0  б  (О) *

* N B { D )® N 'A (D ) ,  (2)

где N  А (О), N 8  (О) — шумовые последовательности, имитирующие ис­
кажения символов последовательностей I  (О) и Т  (6 ); I* (О), М*А (О )— 
сдвинутые на один символ последовательности /  (б )  и N  А  (В ). Соот­
ношение (1) соответствует крату синхронной работы. В этом случае 
символы синдрома и, следовательно, символы соответствующей по­
следовательности сигналов ошибки С1( В ) ^ 3 1 (О) зависят только от 
символов шума.
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При биномиальном потоке ошибок в канале связи с параметром Р
^ о

р  (с , (ф *= 0) =  р  [ £  с 24 У ~ ! (1 -  +
<=t

N'a
+  ( \ - p ) [ ï > C % Gp K ( \ - p f « - 2!].

Здесь N 0 — количество ненулевых коэффициентов в G (D),

(3>

N e — en tie r
Nq +  I

N'e — entier
N,
2 '

р Синдромная
СФСО

Мажоритарная
СФСО

Ю~8 0,995 0,999
5-10“* 0,975 0,995

10‘ s 0,952 0,990
5-10'® 0,795 0,940

ИГ1 0,666 0,860

Значения P  (Cj (d) =  0) для систематического CK с порождающим по* 
линомом G (D) =  1 +  D 2 +  De - f  Du  (4) приведены в таблице. 
Соотношение (2) соответствует крату не­
синхронной работы, и в этом случае 
формирования символов синдрома и, сле­
довательно, последовательности сигна­
лов ошибок C2(D) s  S s(D). Кроме сим­
волов шума участвуют еще и символы 
передаваемой информации.

Пусть двоичные символы последова­
тельности статистически независимы и 
с равной вероятностью принимают зна­
чение 0 ил и 1. Тогда Р  (С2{d) =  0) =  0,5.

Помехоустойчивость устройства ФС для СК, допускающего порого­
вое декодирование, может быть улучшена, если в процессе установле­
ния синхронизации на каждом крате реализовывать процедуру дефи­
нитного порогового декодирования и в качестве сигнала ошибки- 
использовать значение сигнала коррекции с выхода схемы мажоритар­
ного голосования (мажоритарная СФСО). Тогда на каждом такте ра­
боты схемы ФС формируются символы проверок, которые подаются на 
схему мажоритарного голосования. При использовании самоортого- 
нального СК на вход пороговой схемы в каждом такте подается J сим­
волов синдрома. Значение символа коррекции равно 1, когда более 
У/2 (J —  четное) используемых символов синдрома равно 1. При 
биномиальном потоке ошибок в дискретном канале согласно 15]

J /2 ^
P  (Сх (d) =  0) =  £  C!J [ 1/2 (1 -  (1 -  2 p f  G)]f [ 1 -  1/2 (1 -  2 p f GY -K  

1—0

Значения P (C^d) — 0) для систематического СК с порождающим 
полиномом (4) приведены в таблице.

Д ля крата несинхронной работы при сделанных предположениях 
о характере I  (D )

Р (С* (<0 =  0) =  0,5 +  (7/2)Г (7/2ji '

При больших J  P  (С2 (d) =  0) -* 0,5, однако для малых J  значение 
P (С2 (d) — 0) может существенно отличаться от 0,5 (например, есла
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і  — 4, Р  (С2 {(£) — 0) =  0,6875), что важно учитывать, анализируя ха­
рактеристики устройства ФС такого типа.

Сравнительный анализ характеристик рассмотренных вариантов 
СФСО не позволяет сделать окончательный вывод о преимуществе 
одного из них, так как мажоритарная СФСО обеспечивает лучшие ха­
рактеристики на крате синхронной работы, а синдромная СФСО — на 
крате несинхронной. Поэтому необходимо провести сравнительный 
анализ вероятностно-временных характеристик (ВВХ) устройств ФС 
на базе этих СФСО.

Одна из наиболее простых решающих схем ФС СК с одновременной 
проверкой всех возможных положений начала ЭБ и последовательным 
тестом реализуется с помощью набора счетчиков СО. С каждым кратом 
І (І =  1, . ,  . , «о) сопоставляется два счетчика СгП" и Сп2Г Значения 
счетчиков изменяются следующим образом: 

если
Сг (к) =  О, СГ1 . (к) — Сгм  (£ — 1) -§- Ух;

если
С,- (к) — 1, СГ2,  (к) =  Сг2д (к — 1) +  у2;

если ,
^г2,і ^  к0> ^1 ,і ( )̂ =  Сг2,і ~

Синхронизация считается установленной на том шаге, где в этот 
момент найдется крат ./ такой, что

Сг, , {к) >  М0 и т а х  СГ| , (к) <  Л^.
”  \< і< п 0 ’

ІФІ

Здесь ух, у2, к0, М0, — заданные константы-параметры решающей
схемы.

Д ля решающих схем с данным алгоритмом
ОО /--1

4°пс =  ̂  / пс (/) [і Рлс (0 2  ^

/—Л/о /==̂ 0

/пс (/) —  Рис (/) —  РПС (І — 1)1;
епЯег //Л/0 

^пс (/) =  Е  ^ПС О').
п— 1

где Рпс (/) — вероятность правильной синхронизации декодера СК; 
Рлс (/') — вероятность ложного фазирования декодера СК; Рпс {/) — рас­
пределение времени вхождения в синхронизм без учета ложного фа­
зирования; Рлс(/) определяется характеристиками последовательности 
сигналов ошибки для крата несинхронной работы. Общее аналитичес­
кое выражение для Р лс (/) получить не удалось, однако его вывод для 
конкретных значений к0 не сложен.

Пример. Для синхронизации СК скорости Я =  1/2 используется устройство 
ФС со следующими значениями параметров решающей схемы: ух=  у2=  1,
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к0— 1, N1=  М0— I, За крат синхронной работы принимается крат, в которая 
первым появится Ы0 нулевых символов подряд. Используя известное выражение, 
из теории серий успехов [8], имеем

Р  т  _  ( * -  1) (1 —  Р (С 2 =  0) х )_______________ |
Лв (N„ +  1 — М0 х)(1  — Р (С 2 =  0У) ^ 7 + Т !  (5)'

х =  1 — (1 — Я (С2 =  0)) РЛ° (Сг =  0) +
+  (Л^о+ 1) (1 -  Р (С2 =  0)Г Р‘Ы° + (С а =  0) + . . .

Выражения для распределения ДПс(0 найти сложно даже для самого 
простого случая — биномиального потока ошибок ввиду коррелиро- 
ванности значений символов в последовательности С, (П) для крата 
синхронной работы.

Распределения /гПс (0 , полученные р 
путем имитационного моделирования “ 
работы анализируемых вариантов 
устройства ФС С К с порождающим
иолиномом (4) на ДСК при следую­
щих значениях параметров решающей 0,9. 
схемы:.»

ъ  =  ъ  =  и  л̂ о =  16; А’х = 1 5«
К  =  1 ; ( 6 )

ъ  =  т2 =  1; л'о =  1°; ^ 1  =  9>
к0 -  1 (7)

Ю 20 30 40
приведены на рисунке.

Д ля сравнения эффективности вариантов устройств ФС в режиме 
установления синхронизации необходимо обеспечить равенство значе­
ний Рж =  I — Рпс. На Д С К  с р — 10*"2 УФС с синдромной СФСО при 
значениях параметров решающей схемы (6) обеспечивает Р лс сж. 2,4 X 
X 10~2, а УФС с мажоритарной СФСО при значениях параметров ре­
шающей схемы (7) — Р лс~ 2,6 - 10~2. Так как значения Р лс(0  доста-

I

точно малы, то Л  ДПС (/) — Дпо (/)• К ак видно из рисунка, УФС с ма-
/=ЛГ„

жоритарной СФСО практически везде имеет преимущество по сравне­
нию с УФС с синдромной СФСО. Так, на уровне квантиля 0,99 Выигрыш в 
необходимом объеме выборки составляет почти 1,4 раза.

Список, литературы: 1. Банкет В. Л ., Ляхов Л. И. Применение сверточных 
кодов в системах связи с фазовой манипуляцией / /  Зарубеж. радиоэлектроника. 
1981. № 8. С. 3—23. 2. Банкет В. Л ., Ляхов А. И. Техника декодирования свер­
точных кодов / /  Зарубеж. радиоэлектроника. 1983. № 2. С. 3—27. 3. Воронов Е. В. 
Синхронизация при сверточном кодировании II Изв. вузов. Радиотехника» 
1972. Т. 15, № 4. С. 499—506. 4. А. с. 1252944 (СССР), МКИ8 НОЗМ 13/12. 
Пороговый декодер сверточного кода / В. И. Ключко, Г. Е. Березняков, 
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Пороговое декодирование. М., 1966. 207 с.
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Д л я  вычисления функций 1п (х) предварительно заносим zl»  в R0f 
R 7, R&> значение «да — в R lt а величины т  и 4пг — в Я , и /? , 

соответственно. Тогда Программа 1° расчета модифицированной функ­
ции Бесселя 1п (х) п-го порядка запишется, как показано в табл. 1.

Т а б л и ц а  1

'дрес Команда Код Адрес Команда Код Адрес Команда Код

00 и ш 61 17 ИП5 65 34 + 10
01 Fn 20 18 ПП4 64 35 П4 44
02 X 32 19 Fx* 22 36 ИПО 60
03 2 02 20 .— 11 37 1 01
04 X 12 21 ипо 60 38 + 10
05 FY 21 22 13 39 ПО 40-
06 J п з 43 23 ИП6 66 40 ИП2 62
07 ИШ 61 24 X ' 12 41 1 01
08 Fe* 16 25 ИП7 67 42 —. 11
09 ипз 63 26 X 12 43 П2 42
10 -S* 13 27 1 — 1 0L 44 Рх= 0 ЪЕ
11 ПЗ 43 28 П7 47 45 17 17
12 ИШ 61 29 ИП8 68 46 ИПЗ 68
13 8 08 30 + 10 47 ИПЗ 63
14 X 12 31 П8 48 48 X 12
15 4 23 32 ИП4 64 49 с/п 50
16

X
П6 46 33 2 02

Инструкция. После ввода исходных данных и занесения програм­
мы нажимаем В/о, с/п. Д ля контроля можно проверить, в частности, 
величины модифицированных функций Бесселя нулевого, первого 
и второго порядков при значениях аргумента х  =» 10 и коэффициента 
т =  4: / 0(Ю) == 2815,7078; /,(10) =  2670,9698 и /,(10) =  2281,5046 
(табличные данные 14]: 2815,7; 2671,0 и 2281,5 соответственно). Полная 
продолжительность расчетов функций Бесселя для х  >  10 не превы­
шает обычно 35 с.

Д ля вычисления функций М аркума (} (х , у) в области достаточно 
больших значений ее аргументов х  и (или) у , т. е. при ху  >  10 лучше 
использовать следующее разложение в ряд Ш :

Xя «>
<2 (X, у) =  е 2 ( ~ ] п1п (ху). (3)

П=0

В указанной области значений аргументов ху  >  10 сначала находятся 
величины 10(ху) и / х (ху) с помощью асимптотического разложения (1), 
а затем используется рекуррентная формула [1; 4; 5]

Л н -гЮ «  7 / — И * )- /« ,(* )  (4)

для определения модифицированных функций Бесселя остальных по­
рядков, необходимых для расчетов <2 (х, у) с требуемой точностью.
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УДК 621.391

М. А. ИВАНОВ, канд. техй. наук, Б. И. МАКАРЕНКО, д-р техн. наук,
И. А. ЯКОВЛЕВ, канд. физ.-мат. наук

РАСЧЕТ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ ВЫСОКОСКОРОСТНЫХ СИСТЕМ 
ЦИФРОВОЙ СВЯЗИ НА ПРОГРАММИРУЕМЫХ 

МИКРОКАЛЬКУЛЯТОРАХ

Дальнейшее совершенствование средств связи обусловливает 
актуальность проблемы повышения удельных скоростей передачи циф­
ровой информации [1; 2] и, следовательно, увеличения кратности фа- 
вовой (ФМ), относительной (ОФМ), узкополосной частотной (ЧМ) 
и других подосно-эффективных методов модуляции дискретных сигна­
лов [2; 3]. Однако разработка и внедрение высокоскоростных систем 
цифровой связи осложняются значительными, прежде всего вычисли­
тельными, трудностями анализа их реальной помехоустойчивости 
11—31.

Цель работы — описание программ оценки помехоустойчивости 
наиболее распространенных на практике когерентных и оптимальных 
некогерентных систем цифровой передачи, эффективных в указанной 
области значений h и предназначенных для современных микрокаль­
куляторов типа БЗ-34, МК-54 и МК-56.

При использовании известных методик количественного исследо­
вания верности когерентной или некогерентной передачи дискретных 
сигналов методами их цифровой модуляции (Приложение 3 справочни­
ка [2]) наиболее сложен расчет модифицированных функций Бесселя 
1п(х), функции Маркума Q (х , у) и функции Никольсона V  (х , у) для 
средних и больших значений их аргументов х  и (или) у. Поэтому при 
х  >  10 целесообразно использовать следующее асимптотическое соот­
ношение для определения модифицированной функции Бесселя /„  (х) 
п-то порядка 14]:

/ _  «* П 4/г2— Is , (4n2 — 12) (4«2 — З3)
п { )  Y W x V  11 а* +  21 <8*)2

—  (4ц» -  I-H W  — 3,)(4я» —5’) ------- К — 1Г  X

х  ()„ . _ 1.KW - 3 . ,^ ,4 « - - ( 2 > » - . ) - |+ , , . +  0 „ ,

V'lC.V,. ( 1)

где V — квантор общности; N 0 — расширенное множество натураль­
ных чисел, включающее в себя обычное множество натуральных чи­
сел N  и нуль; 0 (| д: I-2"1“ 2) — обозначение остатка, характеризующего 
погрешность приближения функции 1п(х) рядом ( 1) и не превышаю­
щего абсолютного значения С |х |_(2ш+2); С =  const. Очевидно, что 
коэффициенты ат формулы (1) можно вычислить последовательно 
с помощью рекуррентного выражения [4; 5]

„ _  „ 4/г2— (2m— 1)*a m - —  Gm-l ------ , (2)
причем а0Л, 1.
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С учетом соотношений (1), (2), (4), формулу (3) можно привести к виду
х‘ I

л /  \ 2 У !  ( х  \п  е*У Г, 4я2— I2
« < * , , ) я е  £ ( ? )  7 = { ! - - щ -  +

П=0

(4я2 — I2) (4я2 — З2) (4я2 — I2) (4яа -— З2) (4я2 — 52) ,
+  21 (8ху)* 3! (8ху)» +

, , п т (4л2 — 12) {4п’’ — З2) |4 я * -^ { 2 с т -1 )2] |
“г '  '  т1(8ху)т Г

+

(5)

Здесь при вычислении /„(•) ГП1 =  4, а для расчета / д (*) ш : =  5. 
Д л я  вычисления функции д (х , у ) предварительно заносим «1» в /?0,
7?4, # 7, /?8; «О» — в /?5; а значения ху  —  в /?д; /п! =  4 — в /?а; - |  — 

в /?6 и \ х у — — 8 % в' Кроме того, в Программе 1° для вычисле­

ния 1п (х) команду 07 заменяем на ИПа и после Программы 1° вво­
дим Подпрограмму 2° — 1 (табл. 2).

Т а б л и ц а  2

Адрес Команда Код Адрес Команда Код

50 1 01 55 5 05
51 п о 40 56 Г12 42
52 П4 44 57 4 04
53 П 7 47 58 Г15 45
54 П 8 48 59 с/п 50

Данная Подпрограмма 2° — 1 вводится для подготовки к ВЫЧИСЛе-
а̂ .

«ию величины е 2 1Х (х , у). После этого нажимаются кнопки БП 17, 

с/п и вычисляется значение е 2 1г (ху). Затем в / /5 вводится величи­

на е "  2 [ / 0 (ху) / ,  ( х у ) |, для чего записывается Подпрограмма
— —

2° — 2 (табл. 3). Следующие значения е 2 4 (ху) включают в себя 
модифицированные функции Бесселя /* (•) высших порядков к >  2, и 
поэтому вычисляются с использованием рекуррентной формулы (4) 
с  помощью Подпрограммы 2° — 3 (табл. 4).

Т а б л и ц а  3

Адрес Команда Код Адрес Команда К од

60 ИП8 68 64 + 10
61 ППв 6 £ 65 П5 45
62 X 12 66 с/п 50
63 ИП9 69

| -26
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Т а б л и ц а  4

Адрес Команда Код Адрес Команда Код Адрес Команда Код

67 1 ОЕ 76 И П 8 68 85 ИП5 65
68 ИП1 61 77 П9 49 86 + 10
69 13 78 ИПС 61 87 Г35 45
70 ИП8 68 79 П8 48 88 ИШ 6Г
71 X 12 80 ИШ 6Г 89 . I 01
72 ИП9 69 81 ИПв 6£ 90 + 10
73 — 11 82 РхУ 24 91 ты 4 Г
74 1— 1 ОЬ 83 ИП8 68 92 ИП5 65
75 ПС 4[ 84 X 12 93 с/п 50

Инструкция. После ввода программы вычислений и исходных дан-
* "_£1 

ных нажимаем кнопки В/о, с/п и рассчитываем значение е 2 !0 (ху).
X*

Затем вводим полученное значение е 2 / 0 [ху) в Я8, нажимая П8 и
Х г

нажав потом с/п, подготавливаемся для вычисления величины е 2 X
ха

X 11 (ху). После этого нажимаем БП 17, с/п и рассчитываем е 2
хг

X /х (*г/). Нажимая затем П У , БП 17, с/п, вычисляем значение е 2

X и вводим его в /?34  (*® +  2 71 (*0)

БП  66, с/п, рассчитываем величину е

X

X

2,Набрав после этого

( ^ п1п (хх у). Следующие

приближения осуществляются таким образом: нажимают- последова­
тельно 4, Б П 66, с/п, затем — 6, БП 66, с/п и т .д .,  увеличивая каж­
дый раз на два число, набираемое перед БП 66, с/п. Нетрудно убе­
диться в том, что полное время расчета одного значения (2-функции 
Маркума после набора вычислительной программы составляет (300-4- 
4 - 201) с, где I — количество итераций, необходимых для получения 
требуемого числа достоверных разрядов искомой величины. В част­
ности, при значении произведения аргументов данной <2-функции х у — 
=  10 указанные временные затраты в три-четыре раза меньше общей 
длительности вычислений с помощью известной программы [21, а 
в случае- больших значений этого произведения полная продолжитель­
ность расчетов с использованием предлагаемой программы сокраща­
ется в десятки раз — при одинаковой точности и достоверности полу­
чаемых количественных Оценок.

Указанная ((/-функция Маркума используется для вычисления вероят­
ности ошибки при некогерентном приеме дискретных сигналов [1; 2]. В 
частности, выражение для определения вероятности ошибки р 2 (п/й) 
при оптимальном некогерентном приеме неортогональных, двоичных 
равномощных сигналов в гауссовских каналах цифровой связи имеет
вид
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р {2п1к) =  <э [ У  ~  ( 1 -  р2), У  1 + у т = & ]  - I е' 2 7« (р I )  >

(б)
где р — коэффициент неортогональности передаваемых сигналов (по­
вышение полосной эффективности связи сопряжено с нарушением орто­
гональности используемых сигналов, поэтому в последнем случае 
имеем 0 <  р «  1 [1]).

, Программу 2° вычислений (2-функции необходимо изменить таким
1 -•образом, чтобы учесть вычитаемый ч л е н у  е 2 /„ (р 2). С этой целью 

Подпрограмму 2° — 2 преобразуем, как указано в табл. 5.
Т а б л и ц а  5

Адрес Команда Код А древ Команда Код Адрео Команда Код

60 ИПУ 69 63 ИП8 68 66 ■Ь 10
61 2 02 64 ИПв 6А 67 П5 45
62 13 65 X 12 68 с/п 50

При использовании Подпрограммы 2°— 3 вместо команды 2п 
Б П 66, с/п нужно набирать 2п, Б П 68, с/п. Необходимо учитывать
также, что для выполнения расчетов по формуле (6) под ху  следует

А ®  А ®понимать р у , т. е. х у  =а= р ^ ,

а ху  — о =  (р — 1) А® и 5- о т /  1 - К » - Р 2 - » - ^ - Р 2 
2 У у  1 +  1 / 1 — р® Р

Аналогично рассчитывается [1; 3] или оценивается [2] вероятность- 
ош ибки некогерентного приема и многопозиционных (в общем слу­
чае — неортогональных) дискретных сигналов.

Д ля  вычисления функции Никольсона [1—3]

-и*

V {х, У) =  2|  |  Г Г  ~  Ш и  =  у У  Г Г  ^
0 0 ' '

е Ф I а;/ (7)

целесообразно использовать следующее соотношение для оценки зна­
чения интеграла вероятностей:

Фф) ‘2 ^  — |  [ 1 —• (1 +  Ю-вР (Са +  Р (С6 +  

+  р (С4 +  р (С8 +  р (С2 +  А Р))))))-»], (8)
имеющее при С ]=  5,383; С2=  48,891; С3=  38,004; С4=  3227,626; 
А — 21141,006 и С в— 49867,347 абсолютную погрешность, не превы­

ше



таю щ ую  5 • 10~7. Итак, решение поставленной задачи 
ленному интегрированию (7). Сравнительный анализ и з в З Д г -ч к ^ ^ Н  
меняемых в настоящее время методов численного интегрировадцЬ 
показывает, что одним из наиболее точных является, по-ви 
метод Гаусса (погрешность о интегрирования убывает пропЪрвдЩН 
но седьмой степени «длины» <т шага интегрирования). Несколько y e n  
пают ему по точности приблизительно эквивалентные между собой 
метод Чебышева и метод Боде (для них о ~  о6). Затем следует метод 
Симпсона (о ~  о5). Далее — метод так называемых открытых формул 
Гаусса (о ~  о3) и, наконец, точный метод средних прямоугольников 
(о ~  а 2). Однако методы Гаусса, Чебышева и Боде не обладают свой­
ством робастности, т. е. их корректное использование требует, как 
правило, применения достаточно сЛожной процедуры регуляризации 
I I ;  4; 6], что неизбежно сопровождается заметным снижением вычисле­
ний [1; 2]. Поэтому с прикладной точки зрения эффективен точный 
метод Симпсона, практическое использование которого обеспечивает 
также и существенную экономию времени вычислений (для заданной 
погрешности численного интегрирования).

Чтобы обеспечить возможность использования рассматриваемых 
типов программируемых микрокалькуляторов при вычислении фун­
кции Никольсона методом Симпсона по формулам (7), (8), необходимо 
применять так называемую составную разновидность формулы Симп­
сона [4]:

b q —  1 a -f- 2 ( i +  1) а

•s =  J / (*) dx = £  J /М
a i =  0 a -f. 2/or
Q — i
S  {/(«  +  2ia) +  4 / [ a  +  ( 2 i +  l)o] +
i=  0

+  f [ a  +  2 ( i + l ) o ] } ,  (9)
b — aгде а  =  т .

Составленная при этом Программа 3° расчета V-функции Николь 
сона составным методом Симпсона приведена в табл. 6 .

Инструкция. Предварительно заносим значения: а — в R a (в рас­

сматриваемом случае а =  0); о — — — в R h ; 2q — в R 0\ Сх— в R  

— в /?5; С3— в Ci — в R 3; С5— в R 2", С в в Ri> ^  в Ra-

Затем нажимаем В/о, с/п. При этом полное время вычислений (35 х  
Х 2 д )  с. Если требуется обеспечить не менее т'рех верных рядов, то 
при х  /*-> 10 необходимо брать 2q =  20 и, следовательно, продолжи­
тельность расчетов составляет около 700 с или менее 11 мин 40 с. 
Выигрыш в длительности расчетов по Программе 3° по сравнению 
с применением метода средних прямоугольников составляет для дан­
ного случая 8 мин 20 с [4]. Л егко убедиться в том, что указанный вы­
игрыш в скорости вычислений по Программе 3° но сравнению с приме­
нением метода средних прямоугольников будет быстро возрастать при
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Т а б л и ц а  6

Адрес Команда Код Адрес Команда Код Адрес Команда Код

00 ИПа 6. 33 3 03 66 X 12
01 ПП 53 34 ч- 13 67 ипз 63
02 38 38 35 ипс 6[ 68 + 10
03 ИПС 6[ 36 X 12 69 ИП7 67
04 10 37 Па 4. 70 X . 12
05 Пс 4[ 38 с/п 50 71 ИП2 62
06 ИПа 6. 39 Fx2 22 72 + 10
07 ИПв 6L 40 2 02 73 ИП7 67
08 + 10 41 ч- 13 74 ■ X 12
09 Па 4. 42 1 -  1 0L 75 ИП1 61
10 ПП 53 43 Fрх 16 76 10
11 38 38 44 П8 48 77 ИП7 67
12 4 04 45 Fn 20 78 X 12
13 X 12 46 2 02 79 6 06
14 ИПС 6[ 47 X 12 80 F ■ 10х 15
15 + 10 48 FV  

F —X

21 81 ч- 13
16 ПС 4[ 49 23 82 1 01

17 ИПа 6. 50 ИП8 68 83 ч~ 10
18 ИПв 6 L 51 X 12 84 Fx2 22
19 + 10 52 П8 48 85 Fx2 22
20 Па 4. 53 И Ш 6Г 86 Fx2 22
21 ПП 53 54 ИПа 6- 87 Fx2

F — x

22

22 38 38 55 X 12 88 23
23 ИПС 61 56 П7 47 89 1 01
24 + 10 57 ИП6 66 90 — 11
25 ПС 4[ 58 X 12 91 !— 1 0L
26 ИП9 69 59 ИП5 65 92 2 02
27 2 02 60 + 10 93 ч- 13
28 — 11 61 ИП7 67 94 ИП8 68
29 П9 49 62 X 12 95 X 12
30 F x =  0 5Я 63 ТП4 64 96 B/o 52
31 О О 00 64 “Г 10
32 ИПв 6 L 65 ИП7 67

увеличении значений аргумента х  и (или) с повышением требований 
к точности расчетов (требований к необходимому количеству досто­
верных разрядов искомых чисел) — при относительно небольшом (лишь 
на 16 команд) усложнении программирования.

Функция Никольсоиа применяется при расчетах верности передачи 
многопозиционных дискретных сигналов по когерентным каналам 
цифровой связи 11—3]. Например, общая формула для оценки помехо­
устойчивости (вероятности ошибки рм]) когерентного приема М-ичных 
ФМ-символов на фоне гауссовских шумов с равномерным спектром 
может быть записана следующим образом:

Рм — ~2 F ( V 2h sin ^ ) — jq —

-  2V ( V 2h  sin , V2h cos-jg-) . (10)
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Для вычисления вероятности ошибки р $  передачи М-позиционных 
ФМ-сигналов по гауссовским каналам когерентной связи в соответ-

У  2h sin Л.
ствии с формулой ( 10) величина щ   заносится в /Н а зн а ч е н и е

ctg — в Rd. Из Программы 3° исключаем команды 92 и 93 путем

последовательного нажатия кнопок БП 92, ПРГ, КН ОП, КНОП, 
АВТ и затем В/о, с/п. После вычисления на индикаторе появляется

рассчитанное значение 2V ( V 2 h sin  Ц  , У  2 h cos ) .  Этот результат 

заносим в R 0, нажимая с данной целью По. Затем вычисляем вели­

чину Р  ( У 2/is in  ~ ) 4 « 2V (у :2h sin , У 2h  c o s для чего сначала

рассчитываем значение V~2h sin ^  , нажав для этого ИПв, набрав 2д 

и набрав затем х, БП 56, с/п. При этом на экране высвечивается 

вычисленное значение F[y~2h  Нажимая потом- ИПо, + ,  f

и набирая значение — j y \ , далее нажимаем и на индикаторе

высвечивается искомая величина вероятности ошибки р~м.
Таким образом, предложены удобные для инженерной практики 

вычислительные программы достаточно точной количественной оценки 
помехоустойчивости высокоскоростной передачи дискретных сообще­
ний по когерентным или некогерентным каналам цифровой связи 
с многопозиционными и, в общем случае, неортогональными сигналами. 
Приведенные программы расчета предназначены для использования 
в современных микроЭВМ типа БЗ-34, МК-54, МК-56 и наиболее 
эффективны для области средних и больших значений отношения си­
гнал-шум, т. е. при средних и больших значениях отношения энергии 
элемента дискретного информационного сигнала к спектральной плот­
ности мощности шумов используемого канала связи.

Список литературы: 1. Финк J1. М. Теория передачи дискретных сообщений. 
М., 1970. 728 с. 2. Коржик В. И., Финк Л. М ., Щелкунов К Н. Расчет помехо­
устойчивости систем передачи дискретных сообщений: Справ./ Под ред.
Л. М. Финка. М., 1981. 232 с. 3. Иванов М. А., Макаренко Б. И .у Яковлев И. А. 
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УДК 621,396
В. Н. БЫКОВ, канд. техн. наук, А. С. ВИЛЬЧИНСКИИ,

В. А. КУЛАКОВ, А. С. СУЛТАНОВ, канд. техн. наук

ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ АВТОКОРРЕЛЯЦИОННОГО МЕТОДА 
ПРИЕМА ШУМОВЫХ СИГНАЛОВ

гш

т

Рис. 1

Существует несколько методов формирования и приема широкопо­
лосных шумовых сигналов, описанных в работах [1—4]. Сравнительно 
просто практически шумовое несущее колебание можно сформировать 
путем ограничения по спектру случайного процесса, генерируемого 
источниками шума, с помощью полосового фильтра [2]. Аналитически

ограниченный по спектру ста­
ционарный случайный процеса 
представим в виде гармониче­
ского колебания [3] Uc(i) — 
=  V (t) cos I о  о/ +  Ф (/)] (1), где 
V (О, Ф (0 — медленно изменя­
ющиеся по сравнению с cos arf 
случайные амплитуда и фаза 
сигнала; со0 —. 2л/ 0 — круговая 
частота.

Изменение одного из пара­
метров шумового сигнала (ам­
плитуды или аргумента косину­
са) по закону передаваемого со­
общения позволяет сформиро­
вать модулированное шумовое 

колебание, которое может использоваться для передачи полезной 
информации.

Один из основных методов приема широкополосных шумовых 
сигналов на фоне мощных шумовых помех — автокорреляционный 
прием. Наиболее изучен метод автокорреляционного приема дискрет­
ных шумовых сигналов, применяющийся для передачи сообщений по 
радиотелеграфу [2]. Вопрос передачи с помощью шумовых сигналов 
непрерывных сообщений, например, речевой информации по радио- 

* телефонному (ТЛФ) каналу и автокорреляционного приема таких 
сигналов изучен недостаточно.

В этой связи целесообразно оценить помехоустойчивость автокор­
реляционного метода приема аналоговых шумовых сигналов.

Н а рис. 1 показана структурная схема радиолинии с автокорреля­
ционной обработкой широкополосных шумовых сигналов. Поясним 
принцип работы радиолинии. Шумовой сигнал на выходе генератора 
шума (ГШ) — это случайный процесс (1), промодулированный по за ­
кону передаваемого сообщения. Сигнал делится по мощности попо­
лам, затем одна составляющая сигнала задерживается в линии за­
держки ( Л 3) на'время т и обе составляющие складываются в суммато­
ре. При выполнении условия <с >  <гк, где тк— интервал корреляции
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иумового сигнала, на выходе передатчика (ПРД) формируется сигнал, 
федставляющий собой сумму независимых задержанной и незадер- 
канной шумовых компонент. В линейной части приемника (Л Ч П ) 
лгнал передатчика суммируется с шумами приемника (ПРМ) (адди- 

'тивные помехи), кроме того, смесь сигнала и шума в Л Ч П  дополни­
тельно модулируется по амплитуде из-за флюктуаций коэффициента 
усиления усилительных каскадов ПРМ (мультипликативные или моду­
лирующие помехи). Затем смесь сигнала и шума делится но мощности 
пополам, одна из составляющих задерживается на время т, аналогич­
ное интервалу задержки Л З  П РД, и обе составляющие подаются на 
входы перемножителя автокоррелятора. На выходе интегратора авто­
коррелятора в результате статистического усреднения сигнала и шума 
образуется среднее значение сигнала, пропорциональное его мощности, 
и дисперсия шума.

Вследствие отсутствия в литературе выражения для отношения 
сигнал-шум на выходе ПРМ радиолинии с автокорреляционной обра­

боткой при плавно изменяющемся интервале задержки П РД  и ПРМ при­
ведем вывод данного выражения и на его основе оценим помехоустой­
чивость автокорреляционного метода приема аналоговых шумовых 
сигналов. Д ля этого воспользуемся выражением для отношение сигнал- 
шум на выходе ПРМ 14]:

т о ш - « ш  _  <«с> ,о \
<?вых —  г —  ............ —  Г7 = =  • W

Здесь т ш, т ош — математическое ожидание выходного эффекта (на­
пряжения) при отсутствии и при наличии сигнала; (иат) — среднее 
значение смеси сигнала и шума на выходе ПРМ; (и а) — среднее зна­
чение сигнальной составляющей на выходе ПРМ ; Осш — дисперсия 
шумовой составляющей на выходе ПРМ .

Запишем выражения для составляющих сигнала и шума на двух 
входах перемножителя ПРМ (рис. 1) с учетом (1):

у "  (V'o (О COS [ с у  +  Ф (t)\ - f  Vc (t — т) cos [<Й0 (t ~  т) +

4 - Ф (t — т)]) +  - у =- Уш (t) cos ]с у  +  Ф (/)]; 

у =  {Veit  — Т) cos [ю0 (/ — т) +  Ф (/ —- т)] +

+  Va (t —  2т )cos К  ( t 2т) +  Ф (/ - 2т)]} +
^  Уш (t -  т) cos [со0 (̂  _  т) +  Ф (* -  %)]. (3)
У  2

Коэффициент пропорциональности к  (т), полученный при условии 
поддержания постоянного уровня мощности на выходе П РД, имеет 
вид

&(т) =  - 1 — , (4)
1 '■ У 2 [1 +  р (х)]

где р (т) — огибающая корреляционной функции 1% (т). Коэффициент 
1/1^2 характеризует деление по мощности пополам в ПРМ. Принимая
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во внимание, что среднее значение произведения сигнальной и шумовой 
компонент в силу их независимости <Ус (0 ^ш(0 ) =  0 . а также то, 
что составляющие с удвоенной частотой cos 2 [oi0t +  Ф (f)] отфильтро­
вываются в интеграторе, соотношение для т сш на выходе интегратора 
запишем как

ГПст — {{- Ro (0) +  Rc (т) cos [<Й0Т - f  Ф (т)] +

+  Rc (2т) cos [со0 (2т) +  Ф (2т) l |  +

+  J  Rm (Т) COS [С00Т +  Ф (Т)]. (5)

Второе слагаемое в (5) есть математическое ожидание шумовой компо­
ненты тш. Окончательное выражение для сигнальной составляющей 
на выходе ПРМ радиолинии принимает вид

/г'2 (т) P.Ga
(«а> =  т сш — т ш =  — —------{1 +  2р (т) cos [со0т +  Ф (т)] +

+  р (2т) cos [(й0 (2т) +  Ф (2т)]}, (6)

где Рс — средняя мощность сигнальной составляющей; G0 — постоян­
ная составляющая коэффициента усиления усилительных каскадов 
Л ЧП .

Следует отметить, что корреляционная функция шума /?ш(т) отли­
чается от корреляционной функции сигнала только значением средней 
мощности, а коэффициенты корреляции сигнала и шума одинаковы: 
рс(т) — рш(т) =  р (т) и могут быть выражены, например, функциями: 
колоколообразной (гауссоида), sin xlx, экспоненциальной и т. д. 13]. 
Наиболее трудоемок вывод соотношения для первой квадратурной 
составляющей («сш> дисперсии шума. При его выводе необходимо 
выражение (3) под интегралом возвести в квадрат, а затем произвести 
операцию статистического усреднения. Опуская промежуточные вы­
кладки, приведем окончательное выражение для дисперсии шума на 
выходе ПРМ:

+  Зр (m) - f  2р (2т )  +  ^  р (3т )  +  j  р (4 т ) J +

+  (<7п +  Яш) . 1 +  Р (т) +  Р (2т) +  2 р (3т )  j +

+  (Яш +  Яп)* [ 1 +  P (2 т )]} +  i  р (2 т ) [ql&l +

“Ь  2^m̂ n8g Т  <?п Фа +  fig +  (̂ g)l j |  • Я

Здесь А/е, Д £ — полоса спектра несущей и информационная полоса
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сигнала; р {пт)

ехр ^ ) — колоколообразная огибающая кор-
, реляционной функции;

бш ппт ■ огибающая корреляционной функцииппт  
типа вш х/х;

п =  1, 2, 3, . . .  ; т  — 2Д/Сх =  0, 1, 2, 3, ; (?ш, ,йп —  отношение
мощности шума ПРМ и внешней помехи к мощности сигнала на входе

7
5

2
Ю

ЙЬмг
ю1а

5
3

. Г А  ...
л/ / 1

/ /  '  У? 9г
7 / \ А Т ^

г
0 1 2  

6
. Д /я

: ^ д
- 7/л тпттггп
/ I  г

' К ,

_____1-------*- __ 1----
3  т

Рис. 2.

ПРМ ; — флюктуации коэффициента усиления усилительных кас­
кадов ЛЧП ; 6« — флюктуационная составляющая внешней широко­
полосной шумовой помехи.

Пользуясь соотношениями (2), (6) и (7), записываем выражение для 
отношения сигнал-шум на выходе ПРМ для двух крайних значений 
параметра задержки т  =  2Д/Ст =  0 и т  >  3 в виде

I
Яаы%. — /~ * с " 1 '   ’

2 1 /  р *  ^  +  9п)2 +  -у +  2<?ш?п6я +  <?п

У ~ Щ а Р

9ВЫХ “  2 / 2 ( 1 + 9ш +  9п) * (8)

Полученные зависимости двых от величины параметра задержки 
показаны на рис. 2. В расчетах использованы следующие значения
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величин: AF t  =  4 кГц, AFa =  33 кГц, 6gi =  10“а, 8gi — 5 • 10“2, ба, ==», 
=  0, ба , =  0,1. Н а рис. 2 обозначено: qm =  1, qa — 0 (рис. 2, с);
— =  1 (рис. 2, б); <?ш =  <?п =  10 (рис. 2 , б); 1 — q„ =  10, <?ш =  1;
2 —  =  1, <?ш =  10 (рис. 2, г). Расчеты проведены для полосы несу­
щей А/о =  1 ГГц, которая сравнительно просто реализуется в СВЧ 
части радиодиапазона, например, в миллиметровом диапазоне в о л е .' 
В качестве огибающей автокорреляционной функции сигнала (шума) 
выбраны функции типа колоколообразной и sin х /х . Зависимости для^ 
функции типа sin х /х  обозначены сплошными кривыми, для колоколо­
образной функции — пунктирными.

Согласно результатам анализа выражения для отношения сигнал- 
шум при плавном изменении задержки т прием сообщений с информа­
ционной полосой AFj (1 ТЛФ канал) и требуемым качеством дВЪ1Х =  5 
12] возможен в случае большого превышения шумов и помех над сигна­
лом </ш=  qn— Ю, 6g=  0,05, ба == 0,1. Минимальное значение параметра 
задержки, когда qm,x достигает максимального уровня, для огибающей; 
корреляционной функции типа sin х /х  и колоколообразной будет 
т  «  1 и т  >  1. Увеличение информационной полосы до A Fa (4... 
...б  ТЛФ каналов) приводит к тому,что уровень отношения сигнал-шум; 
для qm— q„= 10 уменьшается до qBUX =  1...3, что соответствует вто­
рому классу качества передачи речевых сообщений. При этом <?вых до­
стигает своего максимального значения для двух указанных ранее, 
функций корреляции (т >  1 и т  >  2). Так как функция sin х /х  — 
периодическая, то в точках т =  1, 2 , 3, ... , отношение сигнал-шум1 
соответствует своему максимуму, а в промежуточных точках отли­
чается от максимального значения на величину от нескольких десят­
ков процентов (1 « т с  2) до нескольких процентов (2 «  т  «  3).) 
В случае аппроксимации р (т) колоколообразной функцией qBых дости­
гает максимума, если т  »  3. Однако уже при т — 2 отношение сигнал- 
шум отличается от максимального не более, чем на 4 % для любых 
рассматриваемых значений дш и q„. Снижение уровня шумов (помех)!

Ю, qn=  1 (или qw— 1, q„=  10) приводит к увеличению отноше­
ния сигнал-шум до значений, отвечающих первому классу качества, 
передачи ТЛФ сообщений.

Найденное выражение для отношения сигнал-шум позволяет оце-. 
нить степень влияния на качество приема сигнала автокорреляцион­
ным приемником следующих видов помех: аддитивных шумов в виде; 
внутренних шумов ПРМ (дш) и преднамеренных широкополосных шу­
мовых помех (<7П, 6а); мультипликативных помех в виде флюктуаций 
коэффициента усиления входных усилительных каскадов ПРМ  (G0*)
5<?)- -

Внутренние шумы ПРМ (<?ш, Sg) и внешние помехи (г/п, 6«) в равной 
степени влияют на снижение отношения сигнал-шум. Когда внешние 
помехи модулированы дважды (б„, 6g), их воздействие на <?внх ска­
зывается сильнее, что особенно заметно для малых значений параметра 
задержки т~+  0, Воздействие всех видов помех на качество прием! 
сигнала существенно, если т  <  1 для функции корреляции тип!

5 sin х /х  и т <  2 — для колоколообразной функции корреляций 
сигнала. В случае т  — 2 для рассматриваемых огибающих коррел*
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ционной функции и всех значений информационной полосы сигнала 
внешние помехи и внутренние шумы ПРМ практически не влияют на 
качество принимаемого сигнала и, следовательно, увеличивать элек­
трическую длину Л З  П Р Д  и ПРМ не целесообразно.

Таким образом, рассмотрев полученное выражение для отношения 
сигнал-шум на выходе автокорреляционного ПРМ при плавно изме­
няющейся задержке П Р Д  и ПРМ, можно сделать вывод, что оно позво­
ляет анализировать влияние на качество передачи аналоговых шумо­
вых сигналов аддитивных и мультипликативных помех, а также 
выбрать оптимальное значение параметра задержки т  =  2, обеспечи­
вающее требуемое качество принимаемого сигнала. Полученные коли­
чественные оценки показывают, что автокорреляционный метод приема 
широкополосных шумовых сигналов обладает высокой помехоустой­
чивостью и может использоваться' для передачи ограниченных объемов 
информации в аналоговой форме.

Список литературы: 1. Харкевич А. А. Передача сигналов модулированным 
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СТРУКТУРНЫЙ А Н А Л И З ОПТИМАЛЬНЫХ ИЗМЕРИТЕЛЕЙ  
ПАРАМЕТРОВ СИГНАЛОВ, СИНТЕЗИРОВАННЫХ ПО КРИТЕРИЮ  

МАКСИМАЛЬНОГО ПРАВДО ПО ДО БИ Я

Развитая в классических трудах [1—4] теория оценок позволяет 
без затруднений принципиального характера, для случая аппроксима­
ции входного воздействия аддитивной смесью детерминированного 
сигнала и белого шума, синтезировать измерительные системы оценки
векторных параметров к любой размерности п. Однако уже при п  >  3 
разработчик измерительной аппаратуры сталкивается при анализе 
структуры синтезируемого измерителя с /серьезными трудностями. 
Во-первых, до сих пор не существует меры, которая характеризова­
ла бы уровень сложности получаемого схемного решения, во-вторых, 
в большинстве случаев анализ структуры измерителя невозможен без 
получения оптимальных алгоритмов обработки, что сопряжено с гро­
моздкими математическими выкладками и существенно зависит от 
типа используемого в измерителе сигнала.

Цель работы — разработать метод, позволяющий количественно 
оценивать структуру синтезируемого измерителя без обращения к точ­
ным алгоритмам оптимальной оценки.

Размерность информативного вектора X, следовательно, и структур­
ные свойства синтезируемого измерителя полностью определяются
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типом информативного сигнала, выбираемым разработчиком для реше­
ния измерительной задачи. Причем во многих практических ситуациях 
достаточно просто составляющие информативного вектора могут быть 
разделены на три типа параметров: амплитудные Я0, фазовые Яф или 
амплитудно-фазовые Яс, под которыми понимаются такие параметры, 
изменение которых ведет к изменению в плоскости обработки простран­
ственного распределения амплитуды, фазы или амплитуды и фазы 
одновременно.

О п р е д е л е н и е .  Под элементарным пространственным каналом 
(ЭПК) обработки оптимального измерителя понимается устройство, 
реализующее пространственную операцию вида

1 / г ( г> f y / a d i  Ц  - . • .  • fk{ r ,  t y d T ,  (1)
L

Где L  — выбранная поверхность пространственного усреднения, а 
/ 2........../к— пространственные амплитудные, фазовые или амплитудно­
фазовые функции.

Введение понятия ЭПК может быть оправдано по меньшей мере 
двумя соображениями. Во-первых, к (1) приводит задача оценки в са­
мом простейшем случае для скалярного параметра и число ЭПК может 
служить мерой сложности измерительной системы. Во-вторых, по­
строение канала пространственной обработки в виде последователь­
ности амплитудных, фазовых и (или) амплитудно-фазовых транспаран­
тов, являющееся наиболее простым способом реализации операций 
над пространственными сигналами [5], вновь приводит к (1).

Если информативный сигнал имеет вид

s (г, Я) =  а ( г, Яа, Т с) ехр {}ц> (г, Яф, }£)},

то для е-й составляющей отклонения Яе вектора Я от опорного зна­
чения Яое вектора Я0 справедливо соотношение [6]

па

д ■Ке=к  Ё  j и $ s<i & Ъ &+
° i= l  L

+  2  °*m i  U ( r) s™(r’ h ) dr +

(2)
р  — і ъ

где Ы0— спектральная плотность шума; в/, и з'0 — частная произ­
водная от опорного сигнала по г-й, т -й и р -й составляющей вектора
Я0, і =  1, па, т  — 1, Лф, р — 1 ,л0, и  (г) — входное воздействие, а ко­
эффициенты Ое£> а% и а'ет определяются путем обращения информа­

+ £: Сер J Щг) s'p {г, К ) dr
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ционной матрицы Фишера А  размерностью п х  п {п =  па +  «ф +  пв) 
с  элементами [4]

Aej =  дг [  U (г) S'éj (г, Я) dr, (3)
L

—>■ • —►
Па, «ф и «о — число коррелированных составляющих вектора %а, Яф 
и Яс соответственно,

Согласно (2), (3) основные свойства оптимального измерителя оп­
ределяются первыми и вторыми производными s(r, Я), которые имеют 
вид (в (4) и (5) для упрощения записи зависимость функций от г и 
Я не указывается, но подразумевается)

s'i — al exp {/ф}, sm =  /ф т аехр {/ф},
Sp =  \dp +  /фр] exp {/ф}; ' (4)

Sic, =  a'ig exp {/cp}, s„ =  ja'i фт ехр 1/ф);
- exp {/ф}, sïp — («р/фр - f  «Гр) exp {/ф};

4 p — 4 - jatymp —  «фтфр) вХр {/ф};
Spf =  («Р/ +  +  ja’i фР — афр/ — «фрф/) exp {/ф}, (5)

где
, 5 „ ô2a   Зф

ap~ d X pa’ аР Ї~ Щ ~ d k f>
Г ^2ф ------  ------- ------

Ф р т  =  ^ а ’ ^  Па'

На основании соотношений (1)—(5), не обращаясь к точным алго­
ритмам оценки проведем общий структурный анализ синтезируемого 
по критерию максимального правдоподобия измерителя.

Теорема 1. Если информативный вектор Я имеет па амплитудных 
Пф фазовых и пе амплитудно-фазовых коррелированных составля­
ют,их и известно некоторое значение Я0, близкое к % и попадающее 
в область сигнального выброса функции правдоподобия, то верхняя 
граница числа элементарных пространственных каналов NK, необхо­
димого для получения оценки одной коррелированной составляющей
вектора Я, определяется соотношением

Nk <  Щ +  1,5па +  4,5п0 +  0,5 (/., +  25лс) 4*
4 - Щпа +  ЗлфПо 4- 2папс. (6)

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Согласно (2), (3) для получения одной
составляющей вектора Я .необходимо сформировать пИ составляющих 
{число слагаемых в (2), п „=  щ  -\-~па 4 - пс (7) и n g составляющих для 
нахождения элементов матрицы А .  Д ля  определения ng учтем, что 
матрица А — симметрична и, следовательно, п&~  0,5 (ли4- пф ( 8),
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однако, согласно определению ЭПК, их число определяется не только 
числом составляющих па, щ  и я ,,  но и числом слагаемых в каждой 
составляющей, которое равно числу слагаемых в соответствующих 
производных (4), (5). Обозначая число каналов через N , из (7), с уче­
том (4) имеем Л/и =  Пф+ па +  2па, (9), а из (8), зная, что для фазовых 
параметров пф элементы матрицы А  постоянны [9] и могут быть просто 
рассчитаны, согласно (5) и (8), получаем

Ые =  ПфПа -(- ЗЯфПо -(- 0,5 (па -|- Па) 2,ПаПа -р
+  2,5(5«с +  п0). (10)

И окончательно, суммируя (9) и (10), приходим к (6). Причем строгое 
равенство в (б) соответствует случаю, когда все составляющие корре- 
лированы между собой и не равны нулю все слагаемые для производ­
ных в (4) и (5).

Теорема 2. При оценке коррелированных составляющих информа-
—̂

тивного вектора X пространственная структура измерителя инвари­
антна к размерности вектора оценки АХ.

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Д ля обращения матрицы А  необходимо 
постоянное число ЭПК Ые, определяемое соотношением (10), которое
не зависит от числа оцениваемых составляющих, а зависит только от

—̂
размерности вектора X. Такие же рассуждения оказываются справедли­
выми и для Ын (9). Последнее непосредственно следует из определения 
ЭПК (1) и общего алгоритма обработки (2), согласно которому фун­
кции, входящие в интегралы (2), не зависят от е-го параметра. Это 
значит, что изменение индекса параметра е не приводит к изменению 
числа ЭПК, изменяются только коэффициенты о |,  но А/а постоянно. 
Поэтому увеличение числа одновременно оцениваемых составляющих
вектора оценки АХ приводит только к  различному сочетанию каналов, 
но их величина постоянна.

Расчет согласно (6) числа ЭПК в зависимости от па, п,ф и п  приведен 
в табл. 1. Анализ данных таблицы показывает, что структура измери­
теля существенно зависит от выбираемого разработчиком информатив­
ного сигнала, в связи с чем особое внимание следует уделять типу ин­
формативного параметра, кодируемого в сигнале. Причем наиболее

Т а б л и ц а  1

ПФ 2 4 0 0 0 0 0 0 2 2

Па 0 0 2 4 6 0 0 0 2 2

% 0 0 0 0 0 2 4 6 2 3

ч 2 4 5 14 27 59 218 477 90 167
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Нежелательным является наличие амплитудно-фазовых составляющих
п,, информативного вектора К., что более чем в десять раз усложняет 
схему измерителя в сравнении со случаем оценки только амплитудного
вектора %а и в десятки раз в сравнении с оценкой фазового векто­
ра Яф •

В некоторых приложениях, например при синтезе измерителей 
эптического диапазона с когерентной обработкой [61, дискриминаци- 
энная характеристика оптимального измерителя оказывается столь 
узкой, что во всем ее диапазоне коэффициенты а2е могут считаться по­
стоянными. В этом случае полезным оказывается следствие теоремы 1 
для числа каналов А

Теорема 3. Если существует интервал значений информативного 
т т ора, перекрывающий дискриминационную характеристику изме­
рителя, в пределах которого элементы матрицы ковариаций могут  
питаться постоянными, то число элементарных пространственных 
саналов оптимального измерителя определяется соотношением

N  к =  П ф п а 2па. ( 11)

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Постоянство коэффициентов о2е эквива- 
іентно исключению из пространственного блока оценки измерителя 
V* ЭПК (10). В этом случае ЛД= Ыи и определяется (9) или (11).

Расчет числа ЭПК согласно (11) приведен в табл. 2 .

Т а б л и ц а  2

«ф 2 4 0 0 0 0 0 0 2 2

пи 0 0 2 4 6 0 0 0 2 2

% 0 0 0 0 0 2 4 6 2 3

Пк 2 4 2 4 6 4 8 12 8 10

Сравнительный анализ данных табл. 1 и 2 показывает, что структу- 
>а измерителя для оценки амплитудных и амплитудно-фазовых пара- 
гегров оказывается приемлемой для практической реализации только 
I частном случае — при выполнении условия постоянства элементов 

матрицы ковариаций о\.
В заключение рассмотрим еще один частный случай теорем 1 

и 2 , который имеет важное самостоятельное значение и частично рас­
сматривался в [7]. Согласно данным табл. 1 в общем случае наиболее 
простыми в реализации оказываются измерители, в которых информа­

тивный сигнал включает только фазовые составляющие: Х0 =  0 .
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Теорема 4. Если на каждом цикле оценки фазового векторного пара­
метра известно некоторое значение (Х0), достаточно близкое к истин­
ному и попадающее в область сигнального выброса функции правдопо­
добия, то число элементарных каналов оптимального измерителя, 
необходимое для оценки информативного вектора или любой части его 
составляющих, равно числу ненулевых ковариаций между составля­
ющими вектора. ~

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Непосредственно из (6) при па =  лс=  О 
имеем Як <  щ .  При этом равенство строгое, если все составляющие 
информативного вектора коррелированы между собой.

Таким образом, в результате проведенного анализа сформулиро­
ваны структурные теоремы и получены соотношения, позволяющие 
установить однозначную связь между типом информативного вектора 
и структурой, синтезируемой по критерию максимального правдопо­
добия, оптимальной измерительной системы с когерентной обработкой 
входного сигнала. При этом установлено: структура измерителя пол­
ностью определяется типом и размерностью информативного вектора
Я, =  Яф +  %а +  Хс и не зависит от размерности вектора оценки ДЯ; 
наиболее нежелательным с точки зрения практической реализации 
является наличие у информативного вектора амплитудно-фазовых 
составляющих, это более чем в десять раз усложняет схему измерителя 
в сравнении со случаем оценки только амплитудных параметров и в де­
сятки раз в сравнении с оценкой фазового вектора той же размерности; 
приемлемую сложность при оценке амплитудных и амплитудно-фа­
зовых параметров измерительная система имеет лишь в случае по­
стоянства элементов матрицы ковариаций о\\ наиболее просто реализу­
ются измерители в случае Яа =  Яс=  0, число ЭПК оптимального изме­
рителя равно числу коррелированных составляющих информативного 
вектора.

Поступила в редколлегию 01.04.88
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РАСПОЗНАВАНИЕ ГАУССОВСКИХ ПЕРИОДИЧЕСКИ 
КОРРЕЛИРОВАННЫХ СЛУЧАЙНЫХ СИГНАЛОВ. СООБЩЕНИЕ 2

В статистической радиофизике типичны ситуации, когда наблюда­
емые сигналы имеют неизвестные начальные фазы. При некогерентном 
приеме оптимальные устройства обработки строят, считая фазы слу­
чайными и применяя соответствующие усреднения по всем значениям 
начальных фаз. Если сигналы формируются в условиях, когда стоха­
стические явления обладают свойствами периодичности, а наблюдения 
выполняются со случайными временными сдвигами, известные моде­
ли стохастических явлений неадекватны принимаемым сигналам.

42



В работе на основании гауссовских периодически коррелирован­
ных случайных последовательностей, периодически нестационарных
в узком смысле [1; 3], строятся модели сигналов, учитывающие, в от­
личие от [2], оговоренную обстановку наблюдения. Рассматривается 
задача распознавания сигналов в условиях параметрической априор­
ной неопределенности с учетом свойств разработанных моделей.

1. Постановка задачи распознавания сигналов. Пусть распознава­
нию подлежит М  сигналов

X 1 (/) =  {Х‘ (I +  з), Р, (3), з =  о, N7= 1},
1 = 0, п — 1; г =  1, М, (1)

где Хс(1), I — 0, ... , п —  1, ... , — периодически коррелированные 
случайные последовательности с периодом (с — 1, М ), при­
надлежащие классу периодически нестационарных в узком смысле 
последовательностей с неизвестными корреляционными матрицами и 
нулевыми математическими ожиданиями. Распределение сдвига я 
для всех 1 = 1, М равновероятное:

Р Д з ) = 1 / ^  (з =  0, N 7 = 1 ) .  > (2)

Положено, что сигналы предъявляются с вероятностями Р(, причем
М ■ ■
£  Р { =  1, и заданы обучающие выборки {Х 1г (I), 1 =  0, п — 1; г =  
(=1
=  1, п,}, 1 =  1, М .

Необходимо построить решающее правило распознавания М  сигна­
лов, оптимальное по критерию минимума средней вероятности ошибки 
распознавания.

2. Модель наблюдаемых сигналов. Известно, что периодически не­
стационарные в узком смысле процессы в результате наблюдений со 
случайной равномерно распределенной на интервале периодичности 
задержкой приобретают свойства стационарных в узком смысле про­
цессов. Поэтому для описания сигналов (1) могут быть использованы 
методы теории стационарных процессов.

Найдем вероятностные характеристики результата преобразования 
гауссовских периодически коррелированных последовательностей 
(ПКСП), соответствующего случайным временным сдвигам.

При фиксированном сдвиге в случайные векторы

Х '= [ Х Ч з ) ,  . . .  , Х 1(з +  [)........... Х ' ( з + п - 1 ) 1 "  (3)

подчиняются гауссовскому закону распределения с плотностью вероят­
ности

Г (х /з , 0  = - 7 = ! = = е х р ( — ~~х{г[ К [Т г~х}% (4)
V (2я)" | Кв I I * ■ >

где
К [ =  М [ Ш * Г ]  (3 =  0, 1, . .  . , N1 -  1; I =  Т Г М ). (5)
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Учитывая случайный характер сдвига, запишем плотности вероятности 
распределения векторов

*  =  [ХЧ0), ХЧ1), . . . »  Х Ч п - 1 №

в виде конечных смесей
ЛГ/-— I

¥{хЦ)= £ Р{(8)№(х/8, I), I = П Ж (6)
в =  о

причем условные плотности вероятности W (x/s, г) (s =  О, /V,- — 1 ;
i  — 1, М) определяются выражением (4). Это полигауссовская модель 
принимаемого сигнала. Обсудим особенности ее представления в ко­
ординатной области.

Рассмотрим необходимые вероятностные характеристики конечно­
го преобразования Фурье наблюдаемых последовательностей Х г(Г)г 
I 0, л — 1

П — 1

Ь  (т) ~  Ж -  У  Х ‘‘ (/) ехр {— j  ~l ml} , т  =  0, я — 1. (7)
У "  /Г о  ' 1 J

Д ля этого представим преобразование (7) в векторной форме

Z1 =  1УХ', / =  Т7м. (8)
Здесь векторы

Î '  =  [2'(0), . . .  , Zl (m), . . . , z ‘(n — 1)], {• =  ТГМ;
W  =  [штг] — (9)

матрица дискретного преобразования Фурье размерности п с элемен­
тами

Wml =  - у =  ех р {—  / ~  (m —  1 ) (I —  1)}, m, I =  1 7 т

Применяя к (8) правило трансформации плотностей вероятности 
с учетом (4), (6), получаем закон распределения наблюдаемоЛУСигна­
ла в координатной области г ~

лгг — i

их (Т/о =  7 -  у  _ L _ X
N{ К (2л)" | |

s =  О

X e x p j - I T ^ ^ r a } ,  i =  1, M,  (10 )

в котором R l=  WKlsW*.
Выражение (10) показывает, что в координатной области наблю­

даемые сигналы также имеют полигаусеовекое распределение.
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Найдем выражение для моментов второго и четвертого порядков 
координат наблюдаемых сигналов Z i (т), т  — 07 п — 1.

Представим моменты второго порядка координат наблюдаемых 
сигналов в следующем виде:

? (т 1, т 2) =  Щ Ї ‘ (тх) г 1 (т г)} =
N{•*1

=  щ  2  г‘ ( т і ’ т »)ехр { - / ? ( ' пі - т >)ї Ь  
8 =  0

т ъ т 2 =  0, « — 1; / — 1, М,

где г1 ( т г, т2) — М [2 ‘ ( т 1) 2 '* ( т 2)] — корреляция отсчетов преобразо­
вания Фурье г-й ПКСП. Учитывая, что г1{ щ ,  т 2) Ф 0 (! =  1, М> 
только для тех т 1э пга =  0, п — 1, которые удовлетворяют равенству 
[ 1; 2 ],

п

имеем
, ]°> если  Щ .Ф Щ ',

г{Шл,  /п„) =  { , /  \ (11)[г1{тх, т2), если т х — т 2, '

т. е. отсчеты преобразования Фурье наблюдаемых сигналов (1) можно 
считать некоррелированными. Поэтому на уровне моментов первых 
двух порядков вся информация о наблюдаемых сигналах заключена

^  -+■ ______
в диагоналях матриц Я1 — М [2 г 2 ‘*], 1 = 1 ,  М .

Д ля моментов четвертого порядка справедливо выражение
(т1)\а \2 ( (тя) 1я] — г1(т1, т ^ г 1(т 2, т а) +

+  \г{ {тг, /п2) | 2 - Ь \г‘ (т 1, п —  т 2) |2 (12)
при условии, что учтена гауссовость ПКСП. Выражение (12) свиде­
тельствует о наличии статистической связи отсчетов {тх) и 7} (т2), 
удовлетворяющих условию

п
77

или

І т і  — 6 =  0, .1, . . .  (13)

\т г + т 2 \ ж щ-1г, 6 =  0, 1, . . .  , (14)

так как в этом случае второе и третье слагаемые в (12) ненулевые.
Согласно (12) отсчеты периодограммы 1‘ (Щ) — { Р  (.Щ) I2 и Л ( т 2) =  

=  | Ъ1 ( т а) |а ( 1 = 1, М) оказываются коррелированными, если аргу­
менты т 1, т2 =  0, п — 1 удовлетворяют условию (13) или (14), и не­
коррелированными — в противном случае. Степень корреляции отсче­
тов 11(т), т  =  0, п — 1 определяется степенью корреляции соответ­
ствующих отсчетов преобразования Фурье ПКСП (т ) , т  =  0 , л — ] ;
1 =  ГГм.



3- Модель гауссовских стационарных сигналов. При синтезе алго­
ритмов обработки сигналов общепринята математическая модель гаус­
совских стационарных последовательностей. Д ля наблюдаемых после­
довательностей, как отмечено в п. 2, выполняется свойство стационар­
ности. Введем дополнительное предположение об их гауссовости и 
рассмотрим закон распределения наблюдаемых сигналов в координат­
ной области.

Стационарные последовательности могут изучаться как частный 
случай периодически коррелированных последовательностей с пери­
одом 1, £ =  1, М .  Поэтому плотности вероятности распределе­
ния наблюдаемых сигналов в координатной области (10) примут вид

ш (Т/о =  ■—=  ==■■... х
У  (2л)" I |

Хехр | — г* [/?о]_1г | , I =  1, М,  (15)

где =  М [ е !, % ]  — корреляционная матрица для сдвига 8 =  0. От­
метим, что вместо матрицы (г =  1, М) в (15) может использоваться
любая матрица (з =  — сю, оо), так как корреляционная функция
стационарного процесса не зависит от сдвига в.

Д ля стационарных сигналов наибольшие элементы матрицы со­
средоточены в окрестности диагонали т 1 — т 2 [1; 2]. Н а этом осно­
вании примем приближение

П — 1
(2л)" f f  sl (т) 

т  =  0

« ч > { - т  <I6>
т  =  0

где sc (т) — rl (т, т) =  М [ j 7J (т ) |2] — отсчет ф-спектра г-й последо­
вательности в базисе комплексных экспоненциальных функций [4]. 
Согласно результатам п. 1 для последовательностей (1) гауссовская 
стационарная модель (16) позволяет учесть всю информацию о сиг­
налах (1) на уровне первых двух моментов.

4. Алгоритмы распознавания, сигналов. Построим решающее правило 
распознавания сигналов (1) в координатной области. Применяя крите­
рий минимума средней вероятности ошибки распознавания с учетом
(10), имеем

Nj^-l
I =  arg max 

Z-ITm
[in  Y  exp +  (17)

W  ( Z / i ) ;

/
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Здесь

(18)

матрицы Щ  (5 =  0, N I — 1; / =  1, М)  оцениваются на этапе обучения.
Найдем решающее правило распознавания, исходя из приближенно­

го описания сигналов (1). Д ля  этого представим сигналы вектором

размерности р =  Е (п/2) (Е (х) — целая часть х); /  =  [/(0 ), 1(т),
. . . , 1 (р — \)}‘г (19), каждая компонента которого /  (т) =  11  (т) [2 (20)Л 

т -й  отсчет периодограммы, и апроксимируем закон распределения
Тмногомерным логнормальным. Применяя критерий минимума сред­
ней вероятности ошибки распознавания, приходим к решающему пра­
вилу распознавания, асимптотически оптимальному для принятого 
описания сигналов:

оценки Г/* 4 и рл? {V =  1, ру, / =  1, М) находятся на этапе обучения
П!

Использование традиционной модели гауссовских сигналов (16) 
позволяет записать следующее решающее правило распознавания 151:

г' =  аг£ т т _  { ^  (1п / (  —
/ —I, м

х [г7 * Т 1(1пХ / - ] 4 )  +  5/}. (21)

В нем векторы Ц  (V =  1, р/; /= = 1 , М) формируются из отсчетов I 
в соответствии с правилом

=  [ /  (V), , . .  , / ( V  +  / г Р ;) ,  . . , ,  / ( V  +  (Л// —  1)

1} => Е (п/ЛГД, р/ =  Е (р /Е ;),

г/у =  У ; (1п / /  — [4) (1п Н ' —  14)";

Г=I I
"7

Ф =  2 1 п Р / -  £
V =  1

Здесь введено обозначение

1пV  =  [1п/1 (0), 1 п Р ( р - 1 ) р ,  / =  1, М.

I =  arg ш ш _  {Рг ^  4- <7/1. 
7 =  1. а«

(22)
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где вектор /  определяется согласно (19), (20); отсчеты векторов 
( 1 = 1 ,  М) находятся на этапе обучения:

V И  — ^  \гР (т )\2, т =  0, р —  1;
Г =К I

-  V , 1 -
Л) — £  1п $! (т) +  21п Р /.

т«= О
В работе [5] отмечена асимптотическая оптимальность при п  оо 
решающего правила (22) для гауссовских стационарных последова­
тельностей.

Сопоставляя решающие правила (21) и (22), видим, что оба они
используют одинаковое представление сигналов вектором I,  состав­
ленным из отсчетов соответствующих периодограмм. Однако в отличие 
от (22) в правиле (21) учтена статистическая взаимосвязь отсчетов 
периодограмм. Это позволяет эффективно различать гауссовские 
ПКСП, имеющие близкие ф-спектры в гармоническом базисе, и тогда, 
когда они наблюдаются со случайными временными сдвигами.

5. Статистическое моделирование алгоритмов распознавания сиг­
налов. Покажем, что учет статистической связи коэффициентов Фурье 
в гармоническом базисе позволяет распознавать ПКСП, наблюдаемые 
со случайными временными сдвигами, и в том случае, когда они не 
различаются в рамках энергетической теории (4]. Д ля этого смодели­
руем гауссовские ПКСП с одинаковыми ф-спектрами в гармоническом 
базисе, но различными корреляционными матрицами, и оценим мето­
дом статистического моделирования на ЭВМ средние вероятности 
ошибки их распознавания с использованием решающих правил (21) 
и (22).

Д ля моделирования ПКСП используем следующее их представле­
ние [2]:

х* (0 “  £  и  (0 4  (0. Рс =  т г ^  (23)
<7=1

где -4 (0  — периодические периода N ( последовательности; {^(1), д =  
=  1« Рс] — совокупность стационарных и стационарно связанных по­
следовательностей.

При моделировании принято: количество распознаваемых сигналов 
М  =  2; количество компонент, используемых для генерирования ПКСП 
Р\ ~  Ръ — 3; периоды последовательностей' Лф =  — 16; длина ин­
тервала наблюдения п  =  1024 отсчета. Периодические последователь­
ности VI (/) (I =  1, 2; =  1, 2, 3) сформированы как отсчеты гармо­
нического сигнала, модулированного по фазе

4 (0  -  К С08 { и  +  % СОЗ Щ  I +  Ф*.) [ ,

/ =  Т Г Т Щ  д = ТГЗ; <== 1, 2.
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Здесь положено: % =  я /2 ; h\ — hi — 0; =  /ij =  hi =  h i  =  5; Л1 =*
=  Л? =  10; A\, — Лз =  At ~  As =  1. Сигналы различаются фазовыми 

, соотношениями: ф!1 =  фг =  Фз =  0 для первого сигнала и ф | =  фг =  0; 
ф! =  я /2 — для второго.

Случайные последовательности {£(/) ( 7 = 1 .  2; 9 = 1, 2, 3) в (23) 
сгенерированы как независимые авторегрессионные процессы: ?*(/)*=» 
=  г&{1—  1 )+ л (1 ), где г =  0,998; п  (/) — гауссовская последователь­
ность с независимыми отсчетами. Последовательности, сформирован­
ные согласно (23), подвергались случайным сдвигам:

X £(/) =  X '( /  +  s); / = U 0 2 4 ;  P ( s ) = l / 1 6 .

Сформированные сигналы использованы при статистическом моде­
лировании на ЭВМ EG 1050 решающих правил (21) и (22). Объем обу­
чающей и контрольной выборки каждого сигнала задан по 100 реали­
заций. В результате моделирования оценены средние вероятности 
ошибки распознавания сигналов: Рош.ср =  0,46 для решающего пра­
вила (22) и Рош.ар =  0,07 для правила (21). Такой результат объясня­
ется следующим: для распознавания ПКСП с одинаковыми г‘р-спектрами 
(близкими энергетическими спектрами) решающее правило (22), учи­
тывающее распределение энергии сигналов по гармоникам, оказывает­
ся практически непригодным; в то же время решающее правило (21), 
где учитываются етатистические связи отсчетов периодограмм, обеспе­
чивает достаточно высокое качество распознавания.

Таким образом, на основе развитой модели гауссовских ПКСП 
а равновероятным временным сдвигом построены решающие правила 
распознавания сигналов в базисе гармонических функций. И зло­
жен метод учета при распознавании статистической взаимосвязи 
коэффициентов Фурье в гармоническом базисе.

Список литературы: I. Драган Д . П. Структура и представления моделей стоха­
стических сигналов. К., 1980. 384 с. 2. Омельченко В. А ., Омельченко А. В ., 
Драган Я. П., Колесников О. Л. Распознавание гауссовских периодически корре­
лированных случайных сигналов. Сообщ. 1.// Радиотехника. 1988. Вып. 85. 
С. 75—79. 3. Марченко Б. Г ., Щербак Л. Н. Линейные случайные процессы и их 
приложения. К., 1975. 143 с. 4. Омельченко В. А, Основы спектральной теории 
распознавания сигналов. X., 1983. 156 с. 5. Мисюкас Р. Несколько конструктив­
ных выражений асимптотически байесовских классификаторов в явном виде 
для гауссовских стационарных временных рядов / /  Статист, пробл. управления. 
1985. Вып. 69. С. 57—62.
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УДК 621.391
И. И. СНЫТКИН, канд. техн. наук

СТАТИСТИЧЕСКИЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ ВЗАИМОКОРРЕЛЯЦИОННЫХ 
СВОЙСТВ СИСТЕМ ОПТИМАЛЬНЫХ ДИСКРЕТНЫХ СИГНАЛОВ, 

СУЩЕСТВУЮЩИХ В ПРОСТЫХ И РАСШИРЕННЫХ ПОЛЯХ ГАЛУА
ОР(р)вР(р^)

Среди систем оптимальных дискретных сигналов (ОДС) в теории 
и практике широкополосных систем связи особое место занимают ОДС 
в виде характеристических кодов, кодов квадратичных вычетов, 
Якоби, Холла, которые вследствие невозможности их генерирования 
посредством регистров сдвига с линейными обратными связями можно 
отнести к так называемым нелинейным рекуррентным последователь­
ностям (Н Л РП ), существующим в полях ОД (р) и ОД (рп), где простое '  
число р  >  2 [1; 2; б]. Особенность данных Н Л РП  заключается в том, 
что в отличие от широко используемых и изученных линейных рекур­
рентных последовательностей (ЛРП) они существуют для намного 
большего числа длительностей £  — р, £  — р  — 1, £  — /Я — 1, имеют 
значительно большую мощность, кодирования и обладают стойкостью 
к раскрытию структуры и имитации [1; 4; 5]. Это делает указанные 
Н Л РП  предпочтительными в широкополосных системах, особенно 
в системах специального назначения. Однако сложность их построения 
и невозможность формирования (генерирования) простыми методами 
и средствами (как это имеет место в случае ЛРП ) до сих нор определя­
ют их недостаточную изученность и ограниченное применение [1—5]. 
Так, в работе [1] приводятся правила построения данных Н Л РП  и ис­
следуются лишь их автокорреляционные свойства для Ь =  р  с  709 
и Ь — р  — 1, рп— 1 с  136. В то же время в теории и практике ана­
лиза и оценки помехоустойчивости, скрытности, имитостойкости ши­
рокополосных систем важное значение имеют взаимокорреляционные 
свойства систем ОДС [2—5]. Например, подробно исследуются взаимо­
корреляционные сврйства Л РП  в работе [2], а в [3] — обосновываются 
и формируются общие правила выбора систем сигналов с учетом ста­
тистических характеристик их взаимокорреляционных свойств. Ре­
зультатов же исследования и учета взаимокорреляционных свойств упо­
мянутых Н ЛРП в известной литературе не приводится, хотя это и ак­
туальная задача в теории и практике их использования.

Приведем некоторые результаты исследований в этой области, 
в частности, гистограммы и статистические характеристики смешанно­
периодических функций взаимной корреляции (СПФВК) систем Н Л РП  
для £  с  4000.

Методика проведенных исследований. Формировалась Н Л РП  задан­
ной длительности £  =  р, £  — р — 1, £  — рп—  1 для всевозможных 
простых р  и п  в соответствии с правилами [1], вплоть до £  «  4000.

С использованием сформированной таким образом Н Л РП  посред­
ством авто- и изоморфных преобразований разностных множеств 11], 
формировался кодовый словарь полного объема Н Л РП  определенной 
длительности £ , вплоть до £  <  4000.
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Из полученного кодового словаря брались всевозможные сочетания 
двух любых Н Л РП  ^  и ^  и формировался кодовый массив Ш* =  
— {Шк, Шк, У?ь), на каждом такте циклического сдвига Ше
относительно XV* подсчитывалось число х  совпадений символов 
Щ 6 и частность / каждого числа х совпадений, т. е. гисто­
грамма числа совпадений /  (х). Аналогично все проводилось и для 
Затем гистограмма /  (х ) усреднялась по всему ансамблю кодового сло­
варя. Формирование массива Чг* позволяет моделировать всевозмож­
ные реальные ситуации взаимного расположения XVк и Ше в потоке 
кодовых слов и тем самым производить всестороннюю оценку воздей­
ствия такого потока на согласованный дискретный фильтр (корре­
лятор), настроенный на прием Шк или XVе, с учетом всевозможных

ИШШ МШ*М ШтШ*Ш МШШШ тШ
Рис. 1.

стыков и ЧГе: (Щ ,  Г е), ( У е, №е), (IV,, \Х\), №к) .  Тем
самым анализируется СПФК- как наиболее «плохая» среди всех видов 
ФВК (2). Было сделано предпочтение расчету числа х, а не непосред­
ственно ФВК — разнице между числом совпадений (х ) и несовпадений 
(£, — х) символов при посимвольном сравнении и Ше [1—5]. Это 
связано с тем, что гистограммы /  (х) и ее характеристики непосред­
ственно применяются в специальных системах при корреляционном 
распознавании цикловой частоты (синхронизации) ОДС; анализ ста­
тистики величины х  позволяет определять важные дополнительные 
статистические оценки и характеристики, которые используются при 
анализе скрытности, имитостпйкости широкополосных систем и дают 
возможность учитывать изменение взаимокорреляционных свойств от 
длительности ОДС; при известном х легко рассчитывать непосредств ен 
но ФВК и ее основные статистические параметры.

На рис. I приведены одна из полученных усредненных (по всевоз­
можным авто- и изоморфным преобразованиям Н Л РП  фиксированной
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длительности L) гистограмма f  (х) и статистические характеристики 
СПФВК для L  =  1021, где М  (х) и о (х) — математическое ожидание 
и среднеквадратическое отклонение числа х; М  (т а х  х) и М  (min х) — 
математические ожидания максимального и минимального значений х; 
М  (Ах) —  математическое ожидание величины Ах  =  L —  т а х  х. Обо­
значим значение ФВК на каждом такте т сравнения Wk и We какС/ь(х), 
тогда, следуя (5),

^ ь (т )  =  x(x) —  (L —  x(x)) =  2х  (т) — L.

Согласно (1)—(5) основные статистические характеристики ФВК — 
значения наибольших боковых выбросов U& Накс (L) и математическое 
ожидание М  (U t) (в дальнейшем параметр т опустим).

Введем ряд дополнительных статистических характеристик ФВК. 
Обозначим через R (L) относительную величину Ф ВК для системы 
Н Л РП  длительности L, равную

R  (L) =  * ~ ALL ~ X) ~ T = i x - L  W

Под относительной величиной разброса х  от среднего значения М  (х) 
будем понимать

г (L) М (тах ~ м  m̂in *) (2)

Относительной полосой зависимости f (x)  на уровне 0,5 считаем

*макс (f0,б) •сющ (fО.б) / 0 .
v = -------------- 1----------------» (В)

ГД6 Хмакс (/0,5) и х ыт (/0,5) — максимальное и минимальное значения х
на уровне f  (х) — 0,5/ {х =  М  (х)). Относительное отклонение между
максимальными значениями Ф АК и ФВК для фиксированной L  будем 
оценивать величиной

К (L) =  . (4)

Сформулируем и докажем следующее утверждение.
У т в е р ж д е н и е .  Если оь (х) и о ( R (L)) есть среднеквадратические 

значения х  и R (L )  соответственно, то

o(R(L))  =  ^ o ( x ) .  (5)

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Исходя из (1), получаем

o(R (L)) =  V  D (R (L)) =  a [ ~ x  — l) =

- ] / ■ . 0 ( ^ - 1) .

где D ( ‘) — дисперсия.
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Но согласно свойствам дисперсии имеем

d ( £ * - i ) = ( г ) ’ о м - (7)

Учитывая, что o l  (х) =  Dl (x) и подставляя (7) в (6), находим (5). 
Выражение (5) существенно упрощает оценку статистических харак­
теристик ФВК, позволяя выражать a(R (L))  через oz,(x).

С учетом соотношений (1 )— (7) анализ зависимостей. f(x)  и стати­
стических характеристик СПФВК, представленных для L =  1021 на 
рис. 1, позволил определить, свойства статистических характеристик 
СПФВК систем Н Л РП :

1. M (x) =  L/2; (8)

M W ,4t*3
r n  L

\ х-ШХ! UfL-malI M(minX) 
л“ L 1 ““ Т

L-4t.44*2
WOO 2000 

Рис. 2.

3000

2. М  (Ах) =  М  (m in х ) ~  L  —  M  (max х); 

3. к (L) =  ^ H i > ,  1

(9)

( 10)

что следует из (8), (9) с учетом (4);

4. М(7?(7.)) =  М ( | - х  — 1} =  | - . М ( х ) — 1 =  0, (11>

поскольку это вытекает из свойства 1;
5. г (Ц  =  1 -  2К  (Ь), (12)

что обусловлено свойством 3 и соотношением (2);
6. Относительная ширина у  полосы /  (х) на уровне 0,5 для систем 

Н Л РП  произвольных длительностей Ь  определяется следующим при­
ближенным соотношением:

У =  Уп =  (3 -  4)7/.. (13>
С учетом зависимостей /  (х) (для Ь =  1021» представленной на рис. 1> 
были построены зависимости К  {Ц ,  1 — К  (7-). Оь (х) для соответствен­
но четных I  — 4 - 1 ,  4 .  1 +  2 и нечетных Ъ =* 4 • I  +  1» 4 • I +  3, 
где 7 =  0, 1, 2, 3, ... . Графики данных зависимостей, вплоть до 7, с  
<  4000, показанных на рис. 2, 3, можно использовать для оценки и 
расчета как основных, так и дополнительных статистических харак­
теристик систем НЛРП.
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И так, при небольших длительностях L  <  600—800 статистические 
характеристики взаимокорреляционных свойств систем Н Л РП  чет­
ных длительностей (£ =  4 * i ,  4 • t  +  2) лучше, чем у систем Н Л РП  
нечетных длительностей (L — 4 • t  - f  1, 4 • /  + -3 ) , поскольку для 
последних характерны большая частость появления больших выбросов 
Ф ВК, большая равнозначность появления больших и малых выбросов 
ФВК, большее среднеквадратическое отклонение вначений ФВК 
a  (R (L)), aL (%), большая относительная величина R  (L ) разброса 
значений ФВК от среднего значения.

С увеличением длительности L  систем Н Л РП  статистические ха­
рактеристики взаимокорреляционных свойств систем Н Л РП  четных

и нечетных длительностей улуч­
шаются и сравниваются уже 
при L  ?» 1000, а при L -> °° 
асимптотически приближаются 
к следующим потенциально до­
стижимым значениям:

lim  а (R  (L)) ~  lim  1/(2L) т  0,
£,-*• оо L-*oo

lim г (L) =  0, lim  K (L ) 0,5.
оо L~+ оо

Zoo ~4w ~ т  7  Взаимокорреляционные свой­
ства систем Н Л РП  данных ви- 

Рис. 3. дов оказываются лучшими, чем
для систем Л РП , в частности, 

для М  — последовательностей. Действительно, если исследовать за­
висимости на рис. 1—3 в смысле оценки чисто ФВК, т. е. UL, получим, 
что для Н Л РП  С/б. макс (L) ==(1,5 — 3 ) ) /х .  тогда как согласно данным 
|2] для Л РП  аналогичная величина составляет С/б Маш (L) — (2 — 6)- V~L. 
Значит, если следовать правилам выбора ОДС [2; 3], помехоустой­
чивость широкополосных систем будет лучше при названных Н Л Р П  
(особенно четных длительностей) в случае применения Л РП .

Таким образом, приведенные результаты исследований взаимо- 
корреляциоиных свойств систем Н Л РП , существующих в простых 
и расширенных полях Галуа GF (р), GF (рп), представляют собой 
фактический материал, значительно расширяющий область изученно­
сти данных систем Н Л Р П  и имеющий важное теоретико-практическое 
значение для исследователей и проектировщиков в области широко­
полосных систем связи.

Список литературы: 1. Свердлик М. Б, Оптимальные дискретные сигналы. М., 
1975. 200 с. 2. Шумоподобные сигналы в системах передачи информации / Под 
ред. В. Б. Пестрякова. М ., 1973. 284 с. 3. Варакин Л. Е. Теория систем сигналов. 
М., 1978. 304 е. 4. Варакин Л. Е. Системы связи с шумоподобными сигналами. М., 
1985. 384 с. 5. Диксон Р. К. Широкополосные системы/ Пер. с англ.; Под ред.
В. И. Журавлева. М ., 1979. 304 с.
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УДК 517.988

С. Н, ВОЛКОВОЙ, канд. физ.-мат. наук

О ЗАДАЧЕ ДИРИХЛЕ ДЛЯ НЕЛИНЕЙНО ВОЗМУЩЕННОЙ 
СИСТЕМЫ УРАВНЕНИЙ ГЕЛЬМГОЛЬЦА

Диализ процессов, происходящих в сложных волноводных систе­
мах, связан с необходимостью решения многомерных уравнений Гельм­
гольца. Кроме того, в ряде случаев при распространении электромаг­
нитных волн в волноводных трактах необходимо учитывать нелиней­
ную возмущающую силу либо нелинейность среды II; 2], что приводит 
к исследованию нелинейно возмущенной эллиптической системы диф­
ференциальных уравнений, главные части которых — операторы Л ап ­
ласа:

N

Ди£ (лг) 4- ЬI (х) «£. (.х ) =  £  ац  (х) щ  (х) щ  {х),
■ ' V / - !

£ =  1 Г Ж  х £ # « .  (1>

В статье на основе принципа сжатых отображений устанавливается 
существование и единственность решения задачи Дирихле для системы 
(1), которое находится методом последовательных приближений.

В связи с этим рассмотрим следующую краевую задачу: найти 
решение и (х) =  (х), ин (х)} системы (1) в ограниченной об­
ласти ^«-мерного евклидова пространства с границей Г, которое на 
границе удовлетворяет условию

т ( х )!г =  Ф/(х), £ — I, N.  (2>

Как известно [3], если функция 0 (х ,у )  является функцией Грина
оператора Лапласа, то решение задачи (1), (2) можно представить в виде

(* N
т  {х) =  ) б  (х, у) [ £  йч  (^) щ (у) И/(р) — Ь, (у) щ (у)} йу  +  

е /=1
+  ®£ (х), / =  1, Ы, (3)

где функции ©г (х ) — гармонические ь g  я принимающие на Г
заданные непрерывные краевые значения:

©£ (х) |г =  <р{(х), £ = 1 ,  N .  (4>
Пусть

В  =  тах1© /(х)1, £ — П N■, К  =  т а х  \ <?(х, у )ёу ;
х{й ~

N  _____

т а х  2  IЩ/ (*) 1 <  1; а  — т а х  16г (х ){, £ — 1, N .  (5>
х{е /=г
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О п р е д е л е н и е .  Назовем классом 117 множество непрерывных 
вектор-функций и(х) =  (я), . . .  , uN (x)}, для которых

. , . ^  М — У 1W — ABK • 1 Гг , v| Ul (х) <  r- j j f    j t =  1, N  M  — 1 — Ка

и 0 < А Н  — 4 В К < \ .  (6)

Теорема. Пусть выполнены условия (5). Тогда в классе t W  суще­
ствует единое решение задачи (1), (2), которое находится методом 
последовательных приближений.

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Обозначим

\Ащ (х) =  J  G (х, у) [ ^  ац (у) щ  {у) и ■, {у) — bi (у) u t (у)] dy -}-
я /=1 ____

+  о)Дх), t ' = l ,  N .  (7)

Покажем, что оператор А  отображает класс W  в себя. В самом деле, 
пусть u ( x ) £ W .  Из (3) получаем

г» N
J Ащ  (х) | <  ) G(x, y)[Tl \ai/(y)\lui(y)\\u/ (y)\+lbi(y)\\ui (y)l]dy +

я i= 1
+  |ю *(х)|, i =  1, N .

( м  — Ум* — 4ВД-\;
1 - 2 К 1

+  ~ — ■ -  — ]*0 (х , у ) т а х \ Ь 1(у) \йу +  В =  
я у

N
( М — У м 2 — 4в к \ 2 V 1 , ,  х , ГV»/  \ л . М  — У М * — 4ВК

= = ( ------- ~ 1 к  /  У )аУ ^ ----------~ 2 К ----------
и /=1 я ______ __

X т ах\Ь { { у ) \§  в { х ,  у) ду +  В  < ( —~ 4~ ) К  +
у я

М — 4Й/ ? „  . п (М  — У М *  — 4ВК)* ,
Н------------- 2К-----------АО +  й  ^ -----------  +

м - у к = т  в  _м - у я ^ т {М  д

_  Л4 — У М * —  \В К  
2К

Таким образом,
I л  /  ч . ^  ~  К  Л 4а —  4 / Ж . — Т-,
| (х) [ ^  2^  * ’

Следовательно, Аи (х) £ V?.
Введем метрику в классе И7}

N

11=1 *
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Тогда № становится полным метрическим пространством и остается 
показать, что при выполнении условия (5) оператор А ,  действующий 
в классе Тї?7,— оператор сжатия. В самом деле, возьмем

п  N

р (Au, Av) =  2  maxi [ G (х, у) I 2  ац (у) [щ (у) и,- (у) —
1—1 х I J /==1

—  Vi (У) Щ {у) ]  —  b i  ( у )  [ и і ( у )  —  Vi ( у ) ]  }dy\<£
N  N

<  2  m a x  С G ( х ,  у )  { 2 1 а ц  { у )  | j и { ( у )  и ,  ( у )  —  щ  ( у )  п , ( у )  | +
1 = 1 X - /*=1g

+ 1  bi  ( у )  И щ  { у )  —  Vi  ( у )  і } d y  <

N  N
<  2  m a x  \ G ( x } у )  { 2  | a t j  { у )  1 [ [  u t  ( у )  \ \ Ui  ( у )  —  р /  ( у )  | +

1=1 X |  /=1

+! V (у)! | Ui ( у )  — Vi ( у )  I ] +  | Ьі (У) 11 и/(у) — Vi ( у ) !} й у  <

^  М - У м * - ~ 4 В ' к  ш а х  ; G ( х ,  у )  У ]  У  | а ц  ( у )  11 щ  ( у )  —  V f { y )  | +
^  2/С * І  і j

і ац (У) 11 ^  (У) — Vi ( у )  ' dy - f  max j  G (x, y) | b ( (y) | ) uc (y) —
і і x  g

— Vi ( у )  I dy <  M- У  M * - 4 BK m a x  j  Q ^  y )  ^  V \ 0{j (у) 11 щ (y) _
x g i f

— v‘ (У) I dy  +  Ka  max | щ  (x) — Vi (x) | <  (M  —- У M 2 — 4BK) X
X

X 2  max | Ui  (x) — v t (x) | +  Ka  2  max | m  (x) — v- (x) ] =
1 x  i  X

— (M  — -j/M 2 — 4SK +  # Q) 2  max j m  (x) — vt (x) | —
i X

=  (1 — | /Л 4 а — 4 5 K ) 2  max | щ  (x) — ot- (x) | =  ар  (и , v), a  <  1,
i X

т. e. оператор A — оператор сжатия в классе W.  Таким образом, со­
гласно принципу сжатых отображений [5] существует единственна» 
неподвижная точка и (х) оператора А ,  т. е. система интегральных 
уравнений (3) имеет единственное решение. В силу полной эквивалент­
ности системы (3) с краевой задачей (1), (2) теорема доказана. Решение 
задачи (1), (2) может быть найдено методом последовательных прибли­
жений:

N

Uik (х) =  f G (х, у) [ 2  ац (У) Щ к-1) (у) «/(*—!) (у) —  bi (у) Щк-\) («/)] dy  - f
« /=1   _

- f  (Oi(x), Uio(x) =  (3)i (x), i  — 1, N ,
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Л егко показать, что

шах | Щи (х ) — и ц к-и (х) | <  (1 — > /М 2 — АВК) max X
X X

X  I U t ( k - 1) ( X) —  UHk-2)  (х ) I

д л я  любого к — 1, 2, ... . Отсюда следует равномерная сходимость 
последовательности функций ик (х) к функции и (х ), которая и являет­
ся  искомым решением системы (3), а следовательно, и задачи (1), (2).

Список литературы: 1. Никольский В. В. Электродинамика и распространение 
радиоволн. М., 1973. 608 с. 2. Джексон Дж. Классическая электродинамика. 
М., 1965. 702 с. 3. Михайлов В.П . Дифференциальные уравнения в частных про­
изводных. М., 1976. 392 с. 4. Похожаев С. И. О задаче Дирихле для уравнения 
А« == ц2//  Докл. АН СССР. 1960. Т. 134, № 4. С. 769—772. 5. Люстерник Л. А., 
Соболев В. И. Элементы функционального анализа. М., 1965. 520 с.
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АНАЛИЗ СТРУКТУР ФУРЬЕ-ПРОЦЕССОРОВ С ПОМОЩЬЮ 
ТЕОРЕМЫ ОТСЧЕТОВ

В последнее время в отечественной и зарубежной литературе для 
анализа дисперсионных Фурье-процессоров часто используются опера­
ции умножения и свертки. Преобразование сигналов с помощью ука­
занных операций достаточно компактно и качественно наглядно можно 
проанализировать при дискретной форме их представления на основе 
теоремы отсчетов. Такой подход дает возможность сравнить основные 
параметры Фурье-процессоров разных типов. Рассмотрим входной 
узкополосный сигнал вида

и А/ <С /о (Af  — полоса частот входного сигнала). Как известно, при 
этих ограничениях f ( t )  =  A (t) exp j  [ш0/ +  ф (/)] можно представить 
«длинными» выборками

Поступила в редколлегию 09.OS.88

f  (f) =  A (t) cos f© 0 t  +  Ф (0) при *Є[0, Та] (I )

Д 0  =  Е  A. (nT) red  - d d d  exp / К  (t — nT)], (2)
П

где

A (n T ) =  A  (nT) exp / ф (tiT).

Проанализируем сущность операции умножения. Согласно [Ц 
-она сводится к'введению в исследуемый сигнал ЛЧМ  заполнения. По-



видимому, более удачным названием этой операции следует считать 
ЛЧМ -преобразование (ЛЧМП).

Д ля анализа ЛЧМП-операции введем символ Д  {/(/_)} и вспомога-. 
тельный ЛЧМ-сигнал:

f i  (О =  exp j (сokt  - f  у j j  =  exp j  [(Oft +  со (f)] t, (3)

где
... t \ F

® w  =  t y ; y =  ^ .

Заменим f 1 (t) суммой «длинных» выборок, для каждой из которых 
частота заполнения постоянна и равна

(öft +  v ( n — 1)т ; 

f l  (0  =  2  rect ехр / (Oft -1- у (л — 1) j j  (f — пТ).
п

Перемножим соответствующие выборки /  (t) И h  (t)} т , е. выпол­
ним ЛЧМП-операцию;

А 1/ (01 =  /  (0 / i  (0 =  2  Ä (пТ) rect х
П

X ехр / [со. +  у (/ — пГ).
Здесь

ffi0ft =  ©<,-[- ©ft.
Обозначим

. п — 1
(оп =  ©oft +  •

Тогда

А (/ (0} =  2  А (п Т ) rect ехр /  ©„ (/ — пТ). (5)

К ак следует из соотношения (5), ЛЧМ-преобразование приводит 
к различной частотной «окраске» каждой выборки. Действительно, 
после преобразования Фурье Д { / (0} получим

F  ( А ( /  (*)}} =  Т  V  А  (п Т ) ехр [—/© (п —  1) Т] sin с ^ — 2 Т ехр X
п

x [ _ / ^ ]  =  7’2 A ( « ^ s i n c ^ 2 T e x p / [ - ^ - © ( n - l ) 7 ’] .
П

Таким образом, приходим к выводу, что ЛЧМ П-операция обеспечи­
вает перенос выборок с оси времени на ось частот. Далее проанализи­
руем операцию свертки 11; 2], под которой понимается пропускание
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исходного сигнала через частотно-зависимую (дисперсионную) линию 
задерж ки с параметрам^

£ (<») “  ^  ехр (—/ют„) геД ” ~ (” ~ 11) АМ1 т„ =  т0 ±  2  (Я — 1) Асщ,
П

представленными с помощью «длинных» частотных выборок. Такое 
упрощение соответствует реальным структурам дисперсионных линий 
задержки (ДЛЗ) на основе дискретных встречно-штыревых преобра­
зователей (ВШП).
Обозначим

Доз _  Д Г _ й. ДГ _  Ал —■ /П. . ■— р* —Д©! * Дю г  т
Тогда

=  т0 ^  р (я — 1) Асо1.

Представляется более удачным эту операцию называть линейно­
частотной задержкой (АЧЗ) и ввести символ тш {/ ({)).

Рассмотрим ЛЧЗ-операцию (операцию тш) без и с предварительным 
ЛЧМ-преобразованием.

В первом случае исходный сигнал (1) можно представить частот

«ыми выборками длительностью Лод =  , тогда
* О

р  i f  т  =  S  S ы  rect • (6)
П

После прохождения через Д Л З  каждая выборка будет задержана 
в  соответствии g частотой заполнения на величину т„ и спектр сигнала 
примет вид

F i i fV ) }  =  $ ] $  Ю  ехР (—/«*») rect - ~ (n~ | 1)A- >.
П

Запишем отклик на выходе линии с помощью операции обратного 
преобразования Фурьеі

F' [F1 (/ (0}} =  V s  (со„) 2А /Х sin с ^  cos ©„*,,
П

«•де Afx =  С0п =  (П — 1) Асол +  * fs  =  Дю1 (л  — -J-).

Д ля совмещения по частоте всех составляющих /•"' ( / (0}} выполним

-ЛЧМП-операцию, используя вспомогательный сигнал fb (t) =  ^  cos со —

— ntv  где со„ =  mAcOj — (п — 1) Д©х, а т —целое число, превышающее, 
максимальное значение п .  В результате огибающая s (со) будет пред­
ставлена теоремой отсчетов

A IF' [Е, {f (0 Ш  =  V j s  (<**•> 2ДА s i n • н г cos [т +  т )  А(ВЛ -  (7)
п
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Так как х„ =  т„ =ь Ат (п — 1), для неискаженного воспроизведения 
огибающей 5  (со) должно соблюдаться условие ортогональности —  =  
=  Дт — Т с.

Определим взаимосвязь между параметрами сигнала и Д Л З  т  =  
=  А Т /А х  — А Т/Тс, АТ =  т Т с и количество частотных выборок m  с 
помощью равенства

АГДю =  пгА®! тАх =  2nm2, m — Y АТА/.
Длительность отклика S  (со) составит Г0.гкл =  т А х=  т Т с• Из полу­
ченных соотношений можно сделать вывод, что для неискаженного 
воспроизведения огибающей спектра необходимо иметь достаточное 
количество выборок m или длительность анализируемого сигнала в 
m  раз меньше перепада задержки Д Л З . При этом длительность 
отклика Тоткл увеличивается в m  раз по сравнению с длительностью 
входного сигнала Тс.

Исследуем далее ЛЧЗ-операцию с предварительным ЛЧМ-пре- 
образованием. После введения ЛЧМ-заполнения

h  (0  =  Y j А (пГ ) rect ехр / со„ (/ — пТ).
п

Будем полагать, что спектр каждого слагаемого не превышает Д<о1 
АЧХ Д Л З  и после прохождения через линию вносится запаздывание

т„ =  т0 =•= р {п — 1) А©!;

S 2 (со) =  д  (пТ) sin с а>~ й)п Т  ехр [—/со ((п — 1)Т  +  т„)] exp f —/ у  ) .

Проанализируем сомножитель ехр [—/со((п — 1 )7  +  *л)3 с учетом тп 
и после преобразований получим (п —  1) Т  +  хп =  Т ( п  — 1) (1 — £) 4* 
+  т0 (8),- где £ =  Ах/Т .

Из равенства (8) следует, что при £ =  1 возможна компенсация 
запаздывания выборок после прохождения через Д Л З . Следовательно» 
все выборки приобретают постоянное запаздывание т0!

S 2 (со) =  а  (пТ) Т  sin с Т  ехр [—/сот0] ехр (— } у ) . 

Соответственно на оси времени

/2 (О  =  V  д  (пТ) reci ехр / со,/, t' =  t —  т0;
П

/г (О  =  А (пТ) ехр /  со,/, f  £ К , .  т0 +  Т].
. п

Нетрудно видеть, что /а (Т) представляет комплексную огибающую 
спектра входного сигнала /  (0 , сформулированную на отрезке Т  с за ­
паздыванием т0. Следовательно, длительность отклика не превышает Т  
и меньше длительности входного сигнала в m  =  T J T  раз.
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Рис. 2

Перепад задержек Д Л З  
с учетом условия |  =  I дол­
жен быть равен Т с. Д ля из­
мерения фазовых спектров не­
обходимо применить ЛЧМП- 
операцию для фазового де­
тектирования отклика.

Рассмотренные ЛЧЗ-пре- 
образования с предваритель­
ной ЛЧМП-операцией и без 
нее описывают общие законо- 
мерности'сингеза Фурье про­
цессоров на основе теоремы 
отсчетов; ЛЧЗ-преобразова- 
ние позволяет достаточно 
просто исследовать работу 
дисперсионного АС при воз­
действии коротких импуль­
сов [3] и АС одновременного 
типа [4]. Во втором случае 
отдельные фильтры имеют 
АЧХ,  отличную от прямо­
угольной, а для получения 
информации об 5  (юД после 
детектирования отклики ка­
налов задерживаются про­
порционально их централь­
ным частотам. Из структур­
ных схем дисперсионного 
(рис. 1, а) и одновременного 
(рис. 1, б) АС видно, что в 
АС одновременного типа, в 
отличие от дисперсионного, 
отсутствует однозначная за­
висимость между перепадами 
задержек отдельных каналов 
и центральными частотами 
фильтров.

Последовательное выпол­
нение ЛЧМ П- и ЛЧМЗ-опе- 
раций имеет место в интер­
ференционном (рис. 2, а) и 
дисперсионном АС (рис. 2, б) 
при формировании спектров 
примыкающих реализаций 
сигнала. В интерференцион­
ном АС (рис. 2, а) эти опера­
ции выполняются одновре­

менно при многократном по-
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следовательном выполнении запаздывания и сдвига по частоте в про­
цессе работы рециркулятора.

Следовательно, описанные в работах [1; 2] структуры С — У, и 
С — У — С обеспечивают выполнение операции ЛЧМ З и последу­
ющее удаление ЛЧМ -заполнения или, кроме указанных преобразова­
ний, дополнительную ЛЧМЗ-операцию для обратного Фурье-преобра- 
зования. Структуры У—С—У [1; 2] обеспечивают предварительную 
ЛЧМП-операцию, прохождение через Д Л З  и ЛЧМ-дегектирования-
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В. А. ГОРОХОВ АТ С ДИН, канд. техн. наук

ВЫБОР ПОРОГОВ В ИЕРАРХИЧЕСКИХ СТАТИСТИЧЕСКИХ 
АЛГОРИТМАХ АНАЛИЗА ИЗОБРАЖЕНИЙ

Иерархические структурные алгоритмы обнаружения объектов 
на изображении путем сравнения с эталоном [1] эффективны в ситу­
ациях, когда анализируемый объект может частично искажаться ло­
кальными помехами. Локальные помехи (ложные объекты и фон) 
действуют на отдельные участки изображения путем замены яркости 
объекта яркостью помехи. Применение иерархического подхода сво­
дится к тому, что вначале вычисляется сходство отдельных фрагментов 
изображения и эталона, а затем принимается окончательное решение 
по результатам этих вычислений.

Статистическое обоснование иерархических алгоритмов [1] состоит 
в построении функции среднего риска и оптимизации ее по порогам 
принятия решений на двух уровнях иерархии. Порог 5Х отражает ве­
личину сходства для отдельных фрагментов, а порог б2— количество 
фрагментов, по которому принимается решение о соответствии эта­
лону. Показано,что путем оптимального выбора порогов в условиях 
действия локальных помех можно добиться того, что минимум сред­
него риска у иерархического метода будет меньше, чем у традицион­
ного, основанного на велйчине сходства для всего изображения без 
разбиения на фрагменты. Проведенные эксперименты подтверждают 
эффективность такого подхода при обнаружении объектов в условиях 
действия локальных помех [21.
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В работе обсуждается вопрос о выборе порогов 8,, 62 и их связи 
с порогом для отношения правдоподобия.

К ак известно [3; 4], минимум среднего риска при обнаружении 
объекта путем проверки статистических гипотез достигается в случае 
применения правила

pW  (В]Нг) П01 — П00 
qW (B /H a)]r0 П10~ П Ц >

согласно которому принимается Нх (объекта, нет) по верхнему неравен­
ству условия (1) и принимается гипотеза Н 0 по нижнему неравенству- 
Здесь q — вероятность гипотезы # 0; р =  1 — q — вероятность гипо. 
тезы Нг\ (П tj) — матрица штрафов; W  — условная плотность рас­
пределения изображения В при каждой из гипотез. Положив равными 
вероятности гипотез, штрафы за ошибки и нулевые штрафы за пра­
вильные решения, приходим к правилу максимума правдоподобия, 
согласно которому принимается Нх в случае выполнения неравенства

/ = В Д > 1  (2)
w (в/н0) w

и Н 0 — в противном случае.
Правило (2) минимизирует риск

R* =  f W (.В/Н0) йВ +  J W (B/HJ  d В,  (3)
2t

где интегрирование производится по областям Й0, в которых прини­
маются гипотезы Нг, Н 0.

Рассмотрим задачу обнаружения объекта в следующей постановке 
[1]. Гипотеза H Cl соответствует наличию эталонного объекта G на изо­
бражении, в таком случае В ' =  G +  U, при выполнении гипотезы Н г 
сигнал изображения определяется как В  =  U. Здесь G — детермини­
рованная функция эталона; U — аддитивная помеха с нормальным 
распределением (параметры а, а 2), причем предполагаем, что значе­
ние помехи не зависит от яркости объекта и от значений помехи в дру­
гих точках.

Тогда условные плотности распределения матрицы изображения В  
размером N X N имеют вид

N»

w  (Б /Я °>= ( в д Л /2 ехр [ -  i  Е {bi ~ а ~  G‘)2j •

=  25-. S  <4>
1=1

где В (> Gt — отсчеты анализируемого изображения и эталона.
Запишем отношение правдоподобия

N*
I =  exp [— ~  \{Bi  — а)2 — (В* — а —  Gtf ]  j
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и возьмем логарифм от I. После упрощений имеем
Л/2

1п 1 =  “  25*2 '(2В( ~ 2а~  Gi) Gi' (5)м
Представим сумму в (5) в виде s отдельных слагаемых, т. е.

S п*

ln /  =  - - i S S G/ ( 2^ - 2fl- G/)- (6)
*==i /=i

Здесь B f,  Gf  — отсчеты с номером / изображения и эталона в /г-м
фрагменте; s — количество фрагментов; п2— количество точек в од­
ном фрагменте; N 2=  sn2.

Представим внутреннюю сумму в (6) как
пг п г пя

zk =  2 £  GfBj—  2а S  — S  (G/)2 =  2rk -  4 ,
/=1 /=1

где вторая и третья суммы — постоянные (обозначим их tk), а первая 
(2гк) определяет скалярное произведение (корреляционное сходство) 
изображения и эталона. Тогда запишем (6) следующим образом:

S S

1° * =  ^2 гк +  2^2 2 1  ik’
4=1 4=1

где

Гк =  s  G/ Gf; 4  =  2  (2aG* - f  (Gf)2). (7)
,=! Д

Д ля реализации решения, минимизирующего (3), нужно проверять 
условие

S S

а2 2  Гк Т" 2а2 2  ^  ^
4=1 4=1

и, если оно выполняется, принимать гипотезу H v  После сокращения 
положительных сомножителей условие (8) относительно Н 0 приобре­
тает вид

s S .

<9>
4=1 4=1

При выполнении (9) принимается Н 0, в противном случае — Н 1.
Согласно иерархическому алгоритму [1] принимается гипотеза //„ , 

если суммарное сходство фрагментов изображения и эталона превышает 
величину б =  б2, при этом сходство каждого фрагмента должно
быть больше 61г т. е. решающее правило имеет вид

S

н 0» X rhprirk) >  бх * ба =5 6, (Ю)fe*=l
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где Рг —  предикат,

р ' ( ' Н о ,  П < И

Сравнивая (9) и (10), видим, например, что при гк >  0, к — 171 
(это условие всегда выполняется для изображений) и выборе б =

Б
— 0,5 £  4  из выполнения условия (10) автоматически следует (9).

к=1
Один из .порогов можно фиксировать, а значение другого порога 
становится зависимым от него. В этом случае иерархический алгоритм 
обеспечивает решение по максимуму правдоподобия относительно всей 
совокупности фрагментов, поскольку порог б в (10) соответствует 
порогу пля отношения правдоподобия в (9).

Другой частный случай — при п =  N , б2== в =  1 все изображение 
представляет собой один фрагмент. Если выбрать бх равным правой 
части (9), то правила (10), (9) такж е будут эквивалентными, а иерархи­
ческий метод преобразуется в традиционный 14].

Строго говоря, величина скалярного произведения гк в (10) отра­
жает сходство фрагментов лишь косвенным образом, так как из уве­
личения гк еще не следует увеличение близости фрагментов изображе­
ний. Поэтому в строгом смысле порог 6Х определяется допустимым 
отклонением тк от произведения норм векторов, участвующих в ска­
лярном произведении.

Приведенные примеры показывают, что иерархическая процедура 
обнаружения тесно связана с классическим подходом. Пороги бх, 
бг могут выбираться так, чтобы осуществлять максимально правдопо­
добное решение по всему множеству фрагментов. В работе [1] функция 
среднего риска вида (3) строится на основе вычисления сходства фраг­
ментов, а пороги б1( б2 находятся ее минимизацией. Применение в этой 
ситуации классического подхода путем построения отношения правдо­
подобия вызывает математические трудности, так как отношение прав­
доподобия — сложная функция порогов 6Х, 6г.

Рассмотрим в связи с этим более простые схемы применения иерар­
хического подхода, воспользовавшись . тем, что число фрагментов, 
как правило, фиксировано, а максимально правдоподобное решение 
можно принять независимо по каждому фрагменту либо по подмно­
жеству фрагментов.

Первая схема [5] сводится к независимому принятию решения по 
каждому му фрагменту 6 помощью проверки условия /у  >  4 /2 , 
а окончательное решение принимается «по большинству» решений пер­
вого этапа. Здесь 6г=  tkl2, причем 6Х зависит от к, б2=  е/2. При этом 
достигается максимально правдоподобное решение как для каждого из 
фрагментов, так и для всей совокупности фрагментов.

Вторая схема строится путем выбора б =  0,5 2  4 ,  где К* —
к

подмножество из 5* наиболее информативных фрагментов; 8 * < в .  
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обеспечивает максимально правдоподобное решение по ппдипН ш ш И п 
наиболее информативных фрагментов. Здесь также можно исполш Ш  
вать первую схему для принятия максимально правдоподобного решедШ! 
относительно каждого из информативных фрагментов. ' ■ Щ |

Третья схема может основываться на комбинациях ф рагм ентов* 
для каждой из комбинаций выбирается порог оъ решение принимается 
по совокупности комбинаций. Например, если фрагментов четыре, то 
проверяется выполнение неравенства для отдельных пар (троек) фраг­
ментов и строится процедура принятия решения. Порог о 2 определяет 
количество необходимых комбинаций, по которым принимается гипоте­
за Н 0. Иерархические процедуры могут быть построены с использова­
нием других,мер сходства фрагментов. При этом появляются особенно­
сти выбора порогов. Например, максимально правдоподобное решение 
о классе изображения В соответствует правилу [6]

£ ! я <7- ^ / ! < Е  \ в и - с 2н \,  (И)
!. / 1.1

где С1, б 2— эталоны классов. Это правило в вычислительном плане 
проще, чем (9). Применительно к задаче обнаружения с разбиением на~ 
фрагменты принимается Н 0, если

£  2 1 д ? - е 5 | <  £
к=11=1 £=1 1=1

или в компактном виде

£ р ? < £ р ‘ , ■ (12)*=[ к—\

где р^ , р%— величины сходства фрагментов анализируемого изобра­
жения с эталоном и с шумовым полем. Д ля правила (12) применимы 
предыдущие рассуждения с учетом того, что появляются дополнитель­
ные трудности выбора порогов 6Х, 62, поскольку измерение в )  входит 
в каждую из частей неравенства (12). В этом случае, например, первая 
схема сводится к проверке неравенства (12) для всех фрагментов в от­
дельности, т. е. порог бх не фиксируется, а правило (10) приобретает 
вид

н 01 2  Рг (рI  <  р%) >  б2.
£=1

Здесь Рг  — предикат, равный единице при выполнении условия 
в скобках.

В целом можно отметить, что выбор порогов определяется мерой 
сходства фрагментов и схемой принятия решения о соответствии струк­
туры фрагментов изображения и эталона.

Если выбрать б2 =  «*/2, то б! определится как йх =  у; {ф *
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И. Д. ГОРБЕНКО, И. В. ЗОТОВ, В. П. МЕЛЬНИЧУК

СИНТЕЗ АНСАМБЛЕЙ СИГНАЛОВ С ЗАДАННЫМИ СВОЙСТВАМИ 
МЕТОДОМ ДЕЦИМАЦИИ

К настоящему времени разработаны различные по эффективности 
алгоритмы синтеза систем сигналов с «хорошими» свойствами, исполь­
зующие в своей основе как регулярные [1], так и нерегулярные методы 
12]. Так, в работе [1] предлагается в целях расширения ансамбля си­
стем бинарных фазоманипулированных (ФМ) сигналов использовать 
свойства изоморфизма разностных множеств, которые сохраняют 
основные свойства исходных сигналов при измененной «тонкой» струк­
туре сигналов, т. е. когда порядок следования элементов последова­
тельности изменен. Более эффективный, с точки зрения сложности 
и быстродействия, метод децимации, заключающийся в синтезе сигна­
лов путем последовательного отбора д-их элементов исходнойМ-после- 
довательности, где ц — взаимопростое с длиной N  число, описан 
в работе [3]. Однако приведенные там алгоритмы и их теоретическое 
обоснование позволяют применить данный метод лишь к вполне опреде­
ленному классу сигналов — М-последоБательностей.

Возможности по разработке новых систем сигналов большого объе­
ма и их формирователей, на наш взгляд, связаны с использованием 
метода децимации, что подтверждается приводимыми рассуждениями.

По аналогии с ш  последовательности ФМ сигналов опишем кодом 
V? =  {%, й’з, , . .  , о>л/), где

шг- =  {1, 0], г - Т Г Ж  (1)

У т в е р ж д е н и е  1.
Любому произвольному коду можно поставить в однозначное соот­
ветствие разностное множество вида О — {(1и  й 2, й3, ... , йк) (2), 
где с£/, /  =  1 ,1 — номера позиций (локаторы), на которых в последо­
вательности Ш расположены единичные символы;

К  — общее число единичных символов в К7.
Действительно, по определению разностного множества имеем Ш ,
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что таковБтм является любое подмножество к  целых чисел по модулю 
N , когда разность dt — du (mod N), i Ф  ы; i, и ~  1, k  принимает каж ­
дое из множества чисел 1, 2, ... N  — 1 точно раз, п 2 других различ­
ных значений из этого же множества чисел %2, п 3— Х3 раз, ... , пп— 
раз.
Видно, что разностные множества отличаются друг от друга парамет­
рами (N, К , К  ^ 2, ••• » К ) ,  т - е - инвариантны закону формирования 
(коду) последовательности, а также, что изменение величины щ
носит замкнутый характер.

Д ля разностных множеств характерно свойство изоморфных пре­
образований, заключающееся в следующем [1]. Исходному коду W 
ставится в однозначное соответствие множество D,  элементы которого 
затем умножаются на один из так называемых изоморфных коэффи­
циентов t-, являющийся взаимопростым с N ,  т. е. (t, N) =  1, что при­
водит к образованию нового разностного множества D* вида

з з ф (m odN) — [tdv  td2, . . .  tdk j. (3

Показано [1], что хотя «тонкая» структура множеств D, D ‘, а также 
кодов W  и W*, соответствующих им, не совпадает, тем не менее оста­
ются неизменными параметры (N, К, Ър Я2, ... , Кп), а значит и струк­
турные, корреляционные свойства ФМ сигналов.

Таким образом, свойства изоморфизма разностного множества 
инвариантны методу кодирования, а с другой стороны, позволяют 
расширить ансамбль синтезируемых сигналов.

Метод децимации, как известно [3], также позволяет сохранить 
свойства исходной последовательности. Суть его заключается в следу­
ющем. Последовательность Wq образуется посредством считывания 
q-x элементов исходной последовательности, где ц — коэффициент 
децимации, (q, N) — 1, т. е.

W q =  {w(„ w2q, w3l>, . . .  wNq\,  (mod N). (4)
В известной литературе данный метод обоснован и применяется для 
синтеза ансамблей М-последовательностей. Однако, как показали 
исследования, его применение можно значительно расширить.

У т в е р ж д е н и е  2.

Последовательность W9, сформированная методом децимации по коэф 
фициенту q (q, К) — 1, исходной последовательности W,  эквивалента 
последовательности W 1, образованной путем умножения разностног 
множества D t соответствующего W lt на изоморфный коэффициент t 
(f t N) =  1, если выполняется равенство (qi) =  1, (modiV). (5). Дей 
ствительно, с одной стороны, из (3) имеем d‘j =  tdj, (mod N), (6), откуда 
можно выразить d, как ds =  dpt.  (7). С другой стороны, из (4) следует, 
что элементы множества D ‘ можно определит ь, решив систему уравнений

i • q — dj'i

dj =  1  (mod N), i . ~  1, к (8)



й упорядочив элементы dQj по их возрастанию. Это справедливо, по­
скольку элементы разностного множества, как уже указывалось,— 
локаторы единичных символов ФМ сигнала и их появление в децими- 
рованной последовательности будет определяться скважностью q 

) и периодом N.
Тогда справедливо равенство <ф — d/ (9). Подставляя (6) в (9), 

получаем
=  d)jt, (mod N); d) =  d/y; (10)

y  =  (q t y 1. (11)
Выражение (10) позволяет сделать вывод, что метод децимации по 

коэффициенту q эквивалентен методу синтеза изоморфного разностного 
множества по коэффициенту t, если выполняется условие (11), так как 
приводит к одинаковым разностным множествам, а соответствие D =  W 
носит взаимооднозначный характер.

С л е д с т в и е  1.
Децимация последовательности W  гю коэффициенту q — t _1(modA\), 
где i -изоморфный коэффициент, сохраняет структурные, корреляцион­
ные свойства исходной последовательности.

С л е д с т в и е  2.
Метод децимации как алгоритм синтеза ансамбля ФМ сигналов инва­
риантен закону формирования (коду).
Доказательства следствий 1, 2 вытекают из определения разностного 
множества, а также утверждений 1, 2.
Следует отметить, что поскольку (q , N) =  1 и (/, N) — 1, то множе­
ства коэффициентов децимации qt и изоморфных коэффициентов tt 
эквивалентны в этом случае и количественно определяются функцией 
Эйлера от длины N  [1].

Пример. Пусть исходная последовательность имеет код вида W =  
=  {100110001110}, N. == 12, К =  6. Нетрудно проверить, что W обладает трех­
уровневой функцией автокорреляции (ПФАК) с 1Rб'^акс!=  4- Тогда, с одной 
стороны, множество D , соответствующее W, будет D — {I, 4, 5, 9, 10, 11}, и 
выбрав в качестве изоморфного коэффициента число t — 5, (5, 12) =  1, получим 
'£>*= {5, 8, 1, 9, 2, 7} =  (1, 2, 5, 7, 8, 9}, (mod 12), а синтезированный ФМ сиг­
нал записывается следующим образом: W q— {1, 1, 0, 0, 1, 0, 1, 1, 1, 0, 0, 0},
N  =  12, К =  6. С другой стороны, последовательность, образованная в ре­
зультате децимации по коэффициенту, q =  о-1-“  5 (mod 12), представляется как 

{1, 1, 0, 0, 1 ,0 , 1, 1, 1, 0, 0, 0}, N  = 1 2 ,  К  =  6. Нетрудно убедиться, 
что последовательности Wt— WQ обладают трехуровневой ПФАК с | Тумаке 1~ 4-

Таким образом, в результате проведенных исследований установ­
лено, что метод децимации можно использовать при синтезе ансамблей 
сигналов независимо от закона их формирования. Это позволяет 
также значительно упростить программно-аппаратную реализацию 
устройств синтеза сигналов, сократить время формирования всего ан­
самбля. Причем последнее можно утверждать на основе следующих 
расчетов.
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Предложенные в работе [1] алгоритмы расчета коэффиОмйгаш 
^ и получения изоморфизмов требуют в арифметике нолей ГаМЙ 
пу =  Я-операций умножения; пе — к.'- операций деления;. 
операций возведения в степень. ’
В то же время методика определения коэффициента децимации тр ев га '^  
пй — пх-операций деления, где П-1— количество итераций до нахожде 
ния первого взаимообратного с N  числа, Я1ш,кс =  N12, а алгоритм де­
цимации пу — (N — Ы!ц)-операций умножения.

Выигрыш в эффективности метода децимации очевиден, при этом 
он возрастает с увеличением N,  что способствует значительному сни­
жению сложности устройств формирования сигналов.

Список литературы: 1. Свердлик М. Б. Оптимальные дискретные сигналы. М., 
1975. 192 с. 2. Варакин Л. Е. Теория сложных сигналов. М., 1970. 290 с. 3. Сар- 
тте Д. В., Персли М. Б. Взаимокорреляционные свойства псевдослучайных 
и родственных последовательностей / /  Тр. Ин-та инж. по электрон, и радиотехни­
ке. 1980. Т. 68, № 5. С. 59—60.
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МЕТОД КОДИРОВАНИЯ ВИДЕОИНФОРМАЦИИ ЦИФРОВЫХ 
ЦВЕТНЫХ ИЗОБРАЖЕНИЙ

Широкое применение во всех сферах человеческой деятельности 
систем автоматизированного управления, проектирования, обучения, 
тренажерных комплексов и других форм человеко-машинных интер­
фейсов связано с необходимостью обработки информации в виде 
синтезированных алфавитно-цифровых, графических и реалистических 
(телевизионных черно-белых или цветных) изображений. Представле­
ние видеоинформации (ВИ) на экранах растровых устройств индикации 
позволяет визуализировать данные с высоким качеством, однако тре­
бует значительных объемов памяти и характеризуется большой про­
должительностью цикла обработки. Время обработки существенно 
зависит от метода кодирования (представления) изображений.

Актуальной является задача определения такой формы описания 
изображений, которая позволила бы при сохранении высокого каче­
ства визуализации уменьшить время обработки й сократить объемы 
требуемой памяти. В настоящее время используется большое количе­
ство специализированных методов описания растровых изображений, 
но каждый из них позволяет эффективно обрабатывать только узкий 
класс ВИ. Ставится задача разработки метода кодирования видео­
информации широкого класса цифровых цветных изображений.

Основное представление графических и реалистических изображе­
ний — кодирование методом импульсно-кодовой модуляции, которое 
рассматривается как эталон кодирования. Поэтому возможности 
и характеристики других методов кодирования обычно оцениваются 
по отношению к методу ИКМ. При обработке указанным методом,
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изображение представляется в цифровой форме путем дискретизации 
и квантования. Поле изображения ограничено размером растра 
М  == N  в - Л/г (1). Здесь Л'в — число строк растра; Мг — число эле­
ментов отображения в строке.
Каждому элементу ставится в соответствие т-разрядны й код т  =  
=  \og .W  (2), где Ш — число уровней квантования яркости или цвет­
ности. Под цветностью понимается сигнал У =  Е'%-\г £ е +  Е'в, т. е. 
сумма основных цветовых сигналов в цифровой форме. Д ля черно-бе­
лого изображения значение т  принимается равным 6 или 8 бит (64 
или 256 уровней квантования яркости), для цветного изображения 
используется кодирование от 6 до 8 бит на каждый из основных цветов: 
красный, зеленый, синий. Уменьшение числа бит на 1 элемент вызы­
вает появление ложных контуров, которые возникают в результате 
скачкообразных изменений яркости или цвета на участках изображе­
ния с их плавными изменениями.

Метод ИКМ не использует статистические свойства изображений, 
т. е, основывается йа предположении, что все Ш уровней квантования 
равновероятны, а статистические связи между элементами изображе­
ния отсутствуют. В этом случае энтропия, выражаемая числом бит на 
элемент, будет определяться как

/̂макс — «ср * Т “  (3)
где пср — средняя длина кодовой комбинации сообщения; г — число 
элементов алфавита {0, 1}.

Исследование статистических связей между элементами указывает 
на значительную избыточность реалистических (телевизионных) и гра­
фических изображений как по яркости (У), так и по цветности (У). 
Они проявляются в том, что вероятность следования за элементом 
с уровнем яркости с элемента с уровнем яркости /  Ф  г мала.

Вероятность новых значений (Ризм) равна 1 — У. Ри.  Энтропия

Я  (г) изображения, рассматриваемого как источник информации, может 
принимать следующие значения в зависимости от цветовой деталь­
ности, характеризуемой величиной Р взм:

!Я маке> Ризм — В,
Я ' < я макс, Ризм <1 :  (4)

О Ризм -  0.
Д ля реальных сюжетов Р изм< 0 , 1  [1], для сложных графических 

изображений (синтезированных визуальных моделей) Р изм <  0,2 {2).
Из теории информации известно, что для любого источника инфор­

мации, представленного набором сообщений X  =  { Х и  ... , Х ш} с за ­
данным распределением вероятностей Р  (дД, ... , Р  (Хш), можно по­
строить код с минимальной избыточностью. Д ля  числовой оценки 
избыточности служит коэффициент избыточности /(и, определяемый 
по формуле

V £  Ммахс - Я (*) "ср ~  "мннЛ и ---------- тг-~ — -  , 10)
\Л/макв (

ср
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где Н  (л-)макс — максимальная энтропия сообщения; Н  (х )— энтропия
сообщения реального кода; пМ1Ш =  4 т ~ -  ~  минимальная средняя длина
кодовой комбинации, при которой еще возможно передать сообщение 
х  без потери информации.

На основании выражения (5) можно сделать вывод, что для эффек­
тивных кодов должно выполняться равенство пср=  птш, т, е. под 
эффективным кодом понимается такой код, коэффициент избыточности 
которого равен нулю. 7

Оценим избыточность кодирования изображений методом ИКМ 
с  учетом условий, оговоренных в (4): Ки — О, Р„эм — \ ) К И— 1, Ртм =  
— 0. Таким образом, кодирование методом ИКМ при Разы =  1 эффек­
тивно, но во всех остальных случаях оно обладает избыточностью, 
достигающей максимума при Ризм =  0. Оценим эффективность кодиро­
вания через среднюю длину кодовой комбинации сообщения. Крите­
рием оценки эффективности реального кода служит неравенство

«  пср С  . (6)logar ср log* г 1 >

Д ля ИКМ пСр =  const и определяется из выражения (3), поэтому 
неравенство (6) выполняется только д ля  изображений с PI13M tv  1. 
Д ля  реалистических и графических изображений это условие не вы­
полняется. Следовательно, для данных классов изображений такой 
код избыточен и неэффективен, что, в свою очередь, приводит к боль­
шому цифровому массиву описания кадра изображения, объем (С) 
которого определяется выражением СЖм =  М  • пср (7). Большой 
объем цифрового массива требует значительного времени для обра­
ботки и больших затрат памяти на хранение ВИ.

К  сокращению цифрового массива (Сикм) приводит выбор статисти­
ческой модели изображения учитывающий статистическую зависимость 
элементов отображения. Предположим, что кадр изображения разбит 
не на отдельные элементы отображения, а на отрезки, каждый из 
которых содержит группу элементов. При этом взаимосвязь между 
укрупненными элементами будет слабее, чем между элементами 
исходного кадра. Если укрупнение элементов использовать совместно 
с применением оптимального статистического кода, учитывающего 
неравномерность распределения вероятностей появления элементов 
сообщения, то становится возможным устранение избыточности сооб­
щений, что обеспечивает сокращение объема цифрового массива.

На рис. 1, а изображен кадр произвольного цветного изображения 
в цифровой форме, представленный методом ИКМ. Каждый элемент 
отображения данного изображения содержит m — 24-разрядный код, 
характеризующий его цветность. Используя выражения (1), (3), (7). 
вычисляем объем цифрового массива — Сикм-

С целью сокращения Сикм модифицируем данный кадр следующим 
образом. Двигаясь по изображению в направлении развертки, каждо­
му m-разрядному элементу отображения поставим в соответствие эле­
мент X g в одну двоичную единицу. Считая, что элемент отображения,
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имеющий одинаковую цветность с предыдущим, отмечается «О», а име­
ющий любую иную цветность — «1», построим битовую карту измене­
ния цветности кадра изображения размером М .  В этой битовой карте

0, Х е =  Х е^ £
1, X g :Ф ^ g —\.

Д анная битовая карта несет только часть информации, содержащей­
ся в исходном изображении, а именно «картинку» изменения цветно­
сти по полю изображения. Д ля сохранения исходного количества 
информации дополним битовую карту списком кодов цветности тех 
элементов Х 8, значения которых равны 1.

Злепенты отображения 
1 - й  2 - й  0 г - /М  О г-ц

001....О О01... О 001...о

О  0 1 . . .  о 001...о 001... о\

\000...1\000~.1\010...{\

001...0 001...0

111... О 111...0

(м-Фй • М -й
010...! 010...1

а

1-й 2 и
1 О

3/геггенты отображения
11 Г-й 1-а 2 -й

О О О О 7...О 111...О
ог- в

О/О...!]

О О О о о

М~й
0 0 1 о  | 0

г>
Рис. I

В результате такого преобразования каждый элемент отображения 
исходного кадра представлен следующим образом:

_  |  0, Х я =  Х „ ^ \
А в ~ \  1 +  1И» Х д ф Х ^ и  (8)

Список кодов цветности в порядке очередности, определяемой на­
правлением развертки, будет содержать массив т-разрядны х кодов 
цветности. Количество КОДОВ в списке ((Зе) будет зависеть от вероят­
ности Р изм и определяться выражением — (М — 1) • Р изм +  1 (9). 
Графическое представление изображения в цифровой форме, получен­
ное в результате обработки, приведено на рис. 1, б. Объем цифрового 
массива в этом случае составит:

С' = М -  1 б и т + [ ( М — 1) - Р изм +  1] (Ю)
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Модифицированное подобным образом изображение представляет 
собой источник сообщений, в котором каждое сообщение кодируется 
кодовыми словами с различной длиной кодовой комбинации. Она мо­
жет принимать два значения (из условия (8) — 1 бит или 1 +  т  бит. 
Величина второго слагаемого в выражении (10) определяется вероят­
ностью изменения цветности Р изм, тем самым, с учетом малой величи­
ны Ризм для графических и реалистических изображений, обеспечи­
вается уменьшение объема цифрового массива С' по сравнению с Сши. 
Д ля оценки эффективности модифицированного представления изобра­
жений используется коэффициент /(в. Его значение найдем через сред­
нюю длину кодовой комбинации «ер - Согласно выражениям (7) и (10) 
она составит

т (М  — 1) • 4- т
■ « с р - 1 + — — V -  • ( Ц )

В случае обработки изображения с Раш — 1, пср будет равно 
\ ■+ т, а коэффициент избыточности (/Си), определяемый выражением 
(5), будет равен

К  + И ~  -  1
Ай 15+  т 1 + т  •

Д ля  изображения с Р изм =  0 коэффициент избыточности будет 
равен

т

т
1 +  м"

Таким образом, коэффициент избыточности для цифровых цветных

изображений, обработанных по предложенному способу, равен

<  Ка <  1 • Оценку эффективности подобного описания изображений, 
по сравнению с ИКМ, можно провести также и через коэффициент 
сжатия — (Сг). Он является мерой количественной оценки того, на­
сколько сообщение данного способа по своей средней длине отличается 
от средней длины кодовой комбинации соответствующего ему сообще­
ния, представленного методом ИКМ, и определяется как

С _ ер ИКМг  _  .
пср

По введенным коэффициентам Ки, Сг оценены изображения, име­
ющие 0 <  Ризм С  1 и требующие для кодирования цветности каждою  
элемента отображения от 6 до 24 бит. Полученные значения приведе­
ны на рис. 2, 3.

Зависимости средней длины кодовой комбинации от вероятности 
изменения цветности элементов отображения п'ср =  /  (Р Изм) пока­
зывают, что данный метод дает заметный выигрыш в средней длине
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кодовой комбинации для графических и реалистических изображений 
(участок с 0,01 <  Раш «г 0,2), следовательно, в этих пределах 
С '<С Сикм. что обеспечит сокращение времени цикла обработки видео­
информации и заметный выигрыш в объеме памяти (рис. 2).

На рис. 3 представлена зависимость коэффициента сжатия от коли­
чества разрядов, отводимых для кодирования сигнала цветности, 
Сг =  /  (т) при различных значениях Рту. Анализ этих кривых позво­
ляет сделать вывод о возможности дальнейшего повышения значения 
коэффициента сжатия видеоинформации по сравнению с ИКМ. Д ля 
наиболее распространенных изображений, имеющих 0,01 <  Р ты <  0,2 
и значениях т  =  6 и т — 24 коэффициент сжатия соответственна 
равен 2,7 <  Сг <  5,7 и 4,8 <  Сг <  19,4.

Предложенный метод кодирования цветных изображений применим 
в системах, где требуется хранить и передавать большие объемы видео­
информации в виде графических и реалистических изображений.

Список литературы,- 1. Зубарев Ю. Б ., Глориозов Г. Л. Передача изображений. 
М., 1982. 54 с. 2. Прэтт У. Цифровая обработка изображений: В 2 кн. М., 1982. 
Кн. 2. 362 с.
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ИССЛЕДОВАНИЕ ПАРАМЕТРОВ ПРОСТРАНСТВЕННОГО 
РАСПРЕДЕЛЕНИЯ ЭЛЕКТРОННОЙ КОНЦЕНТРАЦИИ ИОНОСФЕРЫ 

ПРИ ПОМОЩИ ЕЕ РАДИОПРОСВЕЧИВАНИЯ 
С НАВИГАЦИОННЫХ ИСЗ

При распространении радиоволн от ИСЗ к наземному измеритель­
ному пункту (ИП) их время запаздывания и доплеровское смещение 
частоты имеют дополнительные составляющие 6/и, б/н, обусловленные 
ионосферой Земли.

0
00,050,1 ОХ ОД 0,5 0, в  1Риъ/ч 

Рис. 2

6 ю  /4 18 г г  т

Рис. 3
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Численные расчеты 6/и [1; 2], выполненные с использованием моде­
ли высотного распределения электронной концентрации N  (г), в ко­
торой величина Nm и высота гт максимума ионизации скорректированы 
поданным сети станций вертикального зондирования, приблизительно 
согласовывались с результатами измерений на частотах 54 и 108 МГц. 
В расчетах учитывали полное электронное содержание по искривлен­
ному лучу, геомагнитное поле и др. Использование наиболее совершен­
ных моделей N,  например, «IRI» или значительно более простой «Ching 
and Chiu» позволяет повысить точность вычислений 64 , 6/ и. Однако 
даже после их корректировки по данным вертикального зондирова­
ния они имеют погрешность около 30 % [3] и не описывают неодно­
родную структуру N .  Вместе с этим, например, волновые возмущения 
(ВВ) N  с относительной амплитудой приблизительно 5 ... 10 %, как 
будет установлено ниже, приводят к существенным (около 100 %) 
вариациям 6/и.

Таким образом, погрешность расчетных значений 64 , 6/и только 
в абсолютно спокойной ионосфере составит около 30 %. В возмущен­
ной ионосфере она существенно увеличится. При этом затраты машин­
ного времени никак не оправданы низкой точностью вычислений, а по­
вышение погрешности в результате пренебрежения, например, гео­
магнитным полем и искривлением радиолуча, гораздо ниже неопре­
деленности, обусловленной неадекватностью .используемой модели 
N .  Поэтому в прикладных расчетах 64 , 6/и в целях уменьшения объема 
вычислений следует применять различные упрощения. Это особенно 
правомерно для радиочастот более 100 МГц, которые выделены для 
навигационных и связных ИСЗ, таких, как «ТРАНЗИТ» (/х~  150, 
/ 2~  400 МГц), «НАВСТАР» (Д ~  1227, / 2~  1575 МГц). Величины 
64 , б/в в этом случае с высокой точностью определяются полным элек­
тронным содержанием по спрямленному лучу N l 14]:

64 (t) с* ~  N l ; (1)

a <hv,
(2)

^ В

где N r  =  \ N ( R ) d R \  N  (R) — распределение N  вдоль спрямленного 
о

радиолуча R; t, RB — время пролета и местоположение ИСЗ; а =  
=  е?‘/(2шпес), е, те — заряд и масса электрона; с — скорость света 
в вакууме.

Цель статьи — разработка рекомендаций по использованию 64 
и 6/и в качестве индикатора состояния ионосферы.

Выполнен анализ зависимостей 64(0» 6/и(4 с использованием про­
странственного распределения N  в виде суммы сферически-слоистого, 
градиентного и волнового слагаемых. На его основе предложена упро­
щенная модель N l , позволяющая установить главные параметры про­
странственного распределения N. Она может применяться при по­
строении экстраполирующих функций 64(0» 6/а(0> служащих для
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компенсации ионосферных ошибок радиотехнических систем в период, 
когда аппаратурное их исключение из-за сбоев в работе приемных 
каналов оказывается невозможным.

Анализ зависимостей àfK(t), ЫИ (t). Д ля получения расчетных 
формул ионосферных составляющих 6/„(/), èta (t) предположим, чтс 
на время пролета ИСЗ пространственное. распределение N  аппрокси­
мируется моделью

горизонтальный градиент N  вдоль линии, которую образуют точкг 
пересечения радиолуча с высотой г; I — длина этой линии, отсчиты­
ваемая от начального положения радиолуча в момент /0 началг 
регистрации б/« (0 или 6(„((); с! =  кЫ/Ы — относительная амплитудг 
ВВ с горизонтальным периодом (вдоль /) I ;  т  =  2я/Т ; 6 = 1 ,  гг 
С  г <  г2; 6 =  0, гг >■ г >  г2. Таким образом, на высотах гх <  г <  г, 
значения N  определяются слоистым N  (г), линейным Ы(г)аг1  и гар­
моническим N (г) (1 эш т1 слагаемыми. В интервале высот г1^> г~> г, 
N  задается только двумя первыми слагаемыми.

Выражение для I имеет вид

где R3— радиус Земли; г  — высота над ее поверхностью, о8 —
угловые скорости ИСЗ по зенитному углу у и азимуту е.

Исследуем вначале зависимость 6/„ (RB, у, г), используя выраже­
ние для 8/и [5], которое в случае пренебрежения нестационарностью 
ионосферы можно записать как

ЛД — значение N  в окрестности ИСЗ, — его радиальная скорость.
В уравнении (7) от дифференцирования N  по у  и е перейдем 

к дифференцированию по направлениям г и Ь

N  =  N( г) (1 +  аД +  dô sin ml), (3]

где N  (г) — высотное распределение N; аг =  ~  -Jj—  относительны?

R  — R 3(— cos у  +  K c o s2 у  -f- b ); 
Ь =  2z/R3 +  z*/Rl,

(5: 
(б;

Здесь

(7)
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6 /и  —  -J- [ N bV r b +  /1 -Ь  / а  +  / в'1* (8 )

Здесь
гв

Л  -  -  V b  Sin 7 [ л .  сл -  cos V |  f -  i
О

2»
/ s =  (f v +  v* sin у) [  ar W (г) p (г) R  (г) dz;

о

/ 3  =  (»V +  sin v )dm f  #  (г) P (2) #  (г) dz;

P(z) =  (1 +  z//?3)/(cos2 v +  6)1/2;

А/в. сл — слоистая составляющая А/ на высоте гв. Поскольку про­
странственное распределение N  (3) имеет слоистое, градиентное и 
волновое слагаемые, то и ионосферную составляющую доплеровского 
смещения частоты б/и (8) можно представить в виде суперпозиции 
слоистого 8/сл, градиентного 8/г и волнового 6/в слагаемых:

ZB
6/сл =  |  \N B слОяв -  VVR3 sin у [ n b с л -  cos y J ~  (cos~ ~ .  ц Щ ■]};

0
(9)

ZB

8/r ^  j  [/VHrHRB - f  ar (vy +  ve sin y) J N  (z) p (z) R  (z) dz] ,* (10)
0

8/b csi j  \N bBvRb -J- (vv +  ve sin y ) d m  AzNfj  (z) R  (z) cos ml,  (11'

где N Br, Mbb — градиентное и волновое составляющие N  на высо­
те z„; N,  I — средние значения N,  I в интервале высот Z j < z < z 2; 
Az =  z2 — Zj — толщина слоя с волновыми возмущениями N,  z =
=  (Zj z2)/2.

При получении (10) полагалось, что аг — постоянно для всех 
высот г. Согласно расчетам первыми слагаемыми в (10), (11) можно 
пренебречь при всех значениях у  и гв. Интегрирование в (9), (10) 
осуществляется до гъ только в случае, когда ИСЗ летит в ионосфере.

Окончательно для 6/и имеем



Д ля среднеорбитных ИСЗ с гЕ ~  20000 км верхний предел интегри­
рования следует заменить высотой примерно 8 0 0 ...  1000 км, выше 
которой значениями N  можно пренебречь. Поэтому в уравнениях 
(9) — (11) для всех значений г„ можно положить Ъ ~  2г//?3. Времен­
ную зависимость 6/сл (0 исследуем с помощью параболической 
модели N{2)

М(г) =  Мт [ 1 - ( ^ = - ^ ) ] .  (12)

На рис. 1 показаны зависимости 6/сл (0> рассчитанные для нее 
по (9) при / =  150 МГц, гв =  2 0 0 ...  1000 км (цифры у кривых). 
В расчетах использованы характерные для дневных условий Мт— 
— 2 • 10е см -3 и гт— 300 км, время отсчитывалось от момента травер­
за (наибольшее приближение ИСЗ к ИПу), при интегрировании в (9)

полагалось Ъ =  2ziR3, вращением Земли пренебрегали, орбита ИСЗ 
аппроксимировалась окружностью с центром в центре Земли, плоскость 
орбиты проходила через вертикаль ИПа:

1 . f sin у  (— cos v +  (cos2 у  +  6 л 1/2] }

~  “ I  arCSin ( ( 1 + z J R J  } ’

где o)B — угловая скорость ИСЗ относительно центра Земли, Ьв — 
=  b (6) при z =  zB.

Зависимость 6/сл (t ) для этих же значений Nm, zm, но при /  =  
=  1200 МГц и гв =  20000 км изображена на рис. 2, б (кривая 3).

Существенное уменьшение значений 6 /с л  при переходе от низко­
орбитных (zB*C 1000 км; /  ~  150 МГц) к среднеорбитным (z8 ~  
~  20000 км, /  ~  1200 МГц) ИСЗ обусловлено как увеличением 
/(б /сл  — 1//), так и уменьшением полной скорости ИСЗ v в резуль­
тате увеличения гв, поскольку 6/сл (# 3-+-z,,)-1/2.

В слоистой ионосфере, как следует из анализа (9), вблизи траверза 
б/сл — sin у, а вблизи радиовосхода и радиозахода 6/сл — sin 2у. 
Таким образом, для у =  0, у =  я /2  6/сл =  0 Гц.
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При наклоне плоскости орбиты к вертикали ИПа на угол |  зна­
чения 6/сл будут пропорциональны cos | .  Поэтому максимальные 
величины 16/сл | наблюдаются при § =  0.

Используя модель А/ (3), для iV6 получаем зависимость
2 В

у, е) =  |  # (г ) (1  дг/ +  ббвгп т1)$(г)йг.
О

х
Зависимость б/„ (1) в этом случае представляется в виде трех слага­
емых

— б/сл -Ь б/г ~Ь б/в > (13)

2,4000км
SL.MKctfi/. 

“ 30\6и
1=150МГц 2 0 '..4 > ^ х Л  

-  -  >>■

-1 '______I______j.

* 2 4 - 6 8  
■-2
-~4

Оман

ЧI 
 ̂

/ 
- 

'
1

II/ 
-

б/и'ГЧ 3 .  ■ ОМ Г . г

1-£ - /  ^  /, ч
1 / -0 ,02.

i v —0,04

6

где
Рис. 2

2в

&СЛ =  -р - 1  iV (z) р (г) dz;
о

гв

=  - р -  J* Л/ (г) / (г) р (z) dz;
О

б/в = - j z  N d sin (ml) Az p (г).

(14)

(15)

(16)

В уравнениях (14) — (16) все обозначения введены выше. На 
рис. 2, б показана зависимость 8(Сл (/), (кривая 4), рассчитанная 
по (14), (12) при /  =  1200 МГц, га =  20000 км, Л(т  =  2 - 1 0 в см-8, 
гт  =  300 км, о8 == 0 с*1.

Расчеты &(* и б/и по приведенным уравнениям можно выполнить 
с использованием произвольной глобальной модели N .

Определение параметров ионосферы. Д ля навигационных спутни­
ков, например, «Транзит», «Навстар» высоты орбит составляют около 
1000 и 20000 км. На таких высотах при расчетах 6/и, 6/„ можно 
пренебречь значениями Ыв, распределение N (Р) заменить постоянной 
средней величиной IV, а ^  полагать пропорциональным величине 
и длине радиолуча «ИГ1—ИСЗ» в ионосфере / х == (/?маКо — Рмин). где 
/?м акв, А'мин —  наклонные дальности до верхней 2„ акс И нижней гмин

81



границ ионосферы. В этом случае аппроксимируется (конечно, 
достаточно грубо) простой зависимостью N l  =  N I 1 ( 17). Здесь / t =  
=  R3 [(cos2 у  +  bi)Xß — (cos2 у +  b2f№]\ bi, b% определяется (6) при 
г =  zMaK0 и г = = г мин. Величина N для произвольной модели N (г)
характеризуется_значением N m в области пересечения радиолуча 
с высотой гт< N =  к (у) Nт (к — коэффициент пропорциональности, 
зависящий от у).

Согласно модели N (3)
N m =  Nm сл (1 +  arm Im +  d  sin mlm), (18)

dltf 1где аГ т ==-д7ль-п----- осносительный горизонтальный градиент Nm
01 т *vm

вдоль линии 1т, образованной точками пересечения радиолуча «ИП— 
ЛСЗ» о высотой zm, Nm сл — значение N m для сферически-слоистой 
ионосферы. Длина линии 1т отсчитывается от начального положения 
радиолуча в момент начала регистрации 6(и {t) или Ô/ и (7).

С использованием (17)
Ыв ( / ) ~  — K Nm li,  (19)

ô / „ ( f ) ^ f  к [jVm( / 8ov) +  - ^ - ( / , / , ) ] ,  ■ (20)

. D Г 4 (1 + * » )  о ]l/2
ГДе '* =  [ (coV y +  Ьз) +  Ü8§Ш Ч »

R m, ba определяются уравнением (5), (6) при г — гт; полагалось, что 
к (у) =  const.

Уравнение (20) получено с использованием выражения

i ^ - K ( n  —  +  /— к \Н т d t -V 11 dt ) ,
в котором

a/t d/t d y _ .
dt dy dt 3V’

ÔNm _  dNm d lm _  dN m
dt d lm dt dlm

l 2 находится из (4) при z  =  zmi
dN,
dln =  Nm слаг rn +  N mVz n d m  cos m l m. (2 1 )

Коэффициент к (у) в (19) можно получить по какой-либо модели 
N  (г). Д ля простейшей додели (12) при у =  0

к (0) =  4 гт
^  (гмакс 2мин)

На рис. 2, а, б показаны зависимости 6/и (t), б/и (t) (кривые 1, 2), 
рассчитанные по (19). (20) для сферически-слоистой ионосферы (пола­
галось к (у) =  к (0), аг т — 0 см“1, d — 0, ve =  0 с“1, Nm= 2 -  10е см-3, 
гт =  300 км, 2МИВ =  100 км, гмак0 =  700 км) и по уравнениям (9), (14)
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(кривая 3, 4 соответственно) с использованием параболической модели 
N (г) (12). Н а рис. 2, а  значения Ыи {[), 8 /и(0  вычислены для га — 
=  1000 км, /  — 150 МГд, а на рис. 2, б — для гв — 20000 км, /  =з 
=  1200 МГц.

К ак видно, кривые 2, 3 на рис. 2 , а, б и кривые 1, 4 на рис. 2, б 
удовлетворительно согласуются между собой, что подтверждает спра­
ведливость аппроксимации зависимостью (17) при упрощающем 
условии к (у) =  к (0). Поскольку в сферически-слоистой ионосфере 
полное электронное содержание в вертикальном столбе Л'0 постоянно, 
то Л'/, в ней определяется только углом у, зависимость 6 4 (0  сим­
метрична относительно оси ординат (кривые 1), а левая и правая

Рис. 3

ветви функции б/в (t) (кривые 2) при d N m/dlm — 0 будут отличаться 
только знаком, -их амплитуда пропорциональна N m, в момент траверза 
на радиовосходе и радиозаходе ИСЗ 8/сл =  0.

В реальной ионосфере существует горизонтальный градиент N 0, 
он приблизительно пропорционален косинусу зенитного угла Солн­
ца %, Поэтому N l при одних и тех же у, но разных пространствен­
ных положениях радиолуча, соответствующих различным %, могут су­
щественно отличаться. При горизонтальном градиенте d N mjdlm => 
=  const зависимости 8/и (0» б/и (t) становятся несимметричными относи­
тельно оси ординат, 8/и ¥=0 Гц, если у =  0 и у =  я /2  (ем. 
рис. 3).

Пространственная гармоническая модуляция N 0 или ВВ ионо­
сферы обусловливает гармоническую модуляцию функций 6tu(t) и 
8/и(0 (рис. 4).

На рис. 2—4 расчеты выполнены для низкоорбитных (zB == 1000 км, 
/ =  150 МГц) и среднеорбитных (zB =  20000 км, / =  1200 МГц) нави­
гационных ИСЗ, для случая, когда плоскость орбиты проходит через
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вертикаль ИПа, ие =  0 с"1, =  2 • 106 см-3, гт — 300 км, дЫ ^д1т—
— 7,5 • 10“3 см“4, полагалось, что волновые возмущения имели 
горизонтальный период Г =  300 км, относительную амплитуду Ш 0'/Ы0—
— Ш т0 т =  10%  и располагались в бесконечно тонком слое на 
высоте гт =  300 км.

Л— 1 1~ .1 щ ц |  щ ц .  I I I 1  I ■ ■ I ' I ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ I I
30 8070 50 20020 50 10 60 р . . 0 90 70.50 20 О 20 50 70 р . . 0

а 0
Рис. 4

14,38 14,40
0,5 

^  О 

-0,5

Экспериментальные зависимости б/и (I) для / ~ 1 5 0  МГц, гк =  
=  1000 км приведены на рис. 5, а , б для спокойной ионосферы и 
при наличии в ней волновых возмущений N  соответственно*.

Предложенная упрощенная модель N 1, (17) при условии к (у )= к  (0) 
позволяет описывать (см. рис. 2—4) все основные особенности экс-

* Получены в Харькове 15.05.87 и 15.01.87.
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периментальных зависимостей б/и (0- Поэтому она может быть поло­
жена в основу при оценке параметров ионосферы Ыт, дЫт'/д1т,
дЫ0/Ы0, Ь и других, применяться для компенсаций ионосферных
ошибок измерений (с использованием (19), [20)) в период сбоев одного 
из когерентных каналов приемного устройства сигналов ИСЗ, когда 
их аппаратурное исключение невозможно.

Наиболее просто параметры ионосферы определяются по регистра­
циям 6(и (/). Так, из уравнения (19) запишем

^  (0 =  ^ ( 0 ^ Т , -  <22>

По этой зависимости при наличии на ней квазигармонической моду­
ляции легко вычислить 8Мт/Мт, а также период В В или их длину Т 
вдоль 1т1

Ь =  (23)
В

где ?̂вв* Яв — наклонные дальности до ВВ и ИСЗ, у — полная ск о ­
рость ИСЗ, Т  — период квазигармонических колебаний. После сгла­
живания проявлений ВВ на зависимости Мт (I), например скользящим 
усреднением, она пригодна для оценки горизонтальных градиентов 
дЬ1 т!д1т с использованием (4).

Оценить параметры ионосферы Мт, дЫт!д1т, Ь, дМт/Мт можно 
также по регистрациям 6/„ (г1). Формула для вычисления Ь преж­
няя (23), а для оценки бМт/Мт определяется из (20), (21):

вСГЛ |МАКС / 94ч,
Л'т  т  а к (0) / 11гтЫтСп *

/
где б /и  сгл — оглаженные значения б / и (0. которые соответствуют б /»  
в среде без ВВ; Ыт сл находится из уравнения, которое получим ниже.

Получим уравнения для оценки Агтсл и дЫт/д1т по значениям 
б/и сгл (0 в двух моментах времени и, Д ля  которых (20) пред­
ставим  так:

б /и ,  =  ех , - ^  +  М и  

б/и г+1 =  (а^+1 +  Ь+ \) д^ /~  +  А т{, (25)и т

где а , - =  у  К 1ц1м", Р; =  у К /з < % ;  |г +1 — ч̂-\-\1т1, г+Г.

1т1, ?+1 — длина 1щ между пространственными положениями радиолучей
в моменты г и (г +  1). При получении (25) предполагали, что

дЫтШ)д1т =  д Ытйд1т.
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Д ля условий, когда уравнения (25) являются линейно независи­
мыми,

М М /и { + 1  ~  (a i+ l +  h + i)  àfvt . /0 £ \
PJ m i

dNmi _  ô/« A + l /o-7\
. d lm D ’

где £> == a.-pf+i — (ai+î - f  | ; + i) Pi.

В (22) — (27) следует задаваться значениями zm, zBB, т. e. для 
дневных условий полагать zm — zBB =  300 км.

Д ля регистрации 0/„(0> приведенной на рис. 5, а, получены зна­
чения N m ~  4 • 105 см-3, dN mjdlm а» 1 • 10~3 см“4.

Заметим, что при Д/ — / i+l — ^  <  360 с пространственное положе­
ние радиолучей в моменты tu ti+i становятся настолько близкими, 
что ионосфера допускает плоско-слоистую аппроксимацию, при которой 
указанные измерения б/н. сгл ; становятся линейно зависимыми. Поэ­
тому для вычисления N n  и dN m/dlm рекомендуется выбирать крайние 
значения зависимости 6/и. сгл(0-
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ТРАЕКТОРНЫЙ СПЕКТРАЛЬНЫЙ АНАЛИЗ

При проведении физических экспериментов, анализе речевых сооб­
щений [1] часто встречаются сигналы с амплитудной (АМ) и угловой 
модуляцией (частотной (ЧМ) или фазовой (ФМ)) в виде О (/) — А (/) х  
Хехр [/Ф (01 (1). Каждая из модулирующих составляющих А (/) и Ф (/) 
несут свою полезную информацию, однако классические методы спек­
трального анализа [1] не всегда позволяют восстановить закон угловой 
модуляции и отличить ее от АМ. Например, сравнивая огибающую
спектра сигнала с линейной ЧМ и с АМ по закону нетрудно
обнаружить их практически полное совпадение, что связано с потерей 
информации о фазе спектральных составляющих при аппаратурной
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обработке сигналов, при которой обычно регистрируется только ам­
плитудный спектр.

В некотором смысле проблема аналогична задаче восстановление 
пространственного оптического изображения по измерениям интенсив­
ности поля, которая впервые решена Д . Габором, сформулировавшим 
принципы голографической обработки изображений. Им же предло­
жено [II проводить анализ сложных сигналов (1) в частотно-временной 
плоскости ш — t, используя разложение U (t) в ряд по гауссовым фун­
кциям, модулирующих гармонические сигналы. Ввиду неортогональ- 
ности базисных функций применение указанного разложения не нашло> 
широкого применения, однако физические идеи, связанные с исполь­
зованием to — t  плоскости, оказались весьма плодотворными. В част­
ности, следует отметить частотно-временное представление сигнала
в виде нового интегрального преобразования Габора — Хельстрема

оо

U (0 =  I  j  ]  d t d w Ö  (т, to) К  (i, х, и), (2>
— оо

где D (т, ю) — функция взаимной неопределенности. Если ядро пре­
образования К (t, to) обладает свойствами импульсного отклика линей­
ного фильтра, выражение (2) можно представить в виде

оо

Ъ{%, ©) =  J d tU ( t ) K * ( t ,  т, со), (3)
— оо

причем в случае увеличения длительности отклика фильтра ядро 
в (2) стремится к монохроматическому сигналу К  - *  exp (/coi), а ин­
тегральное преобразование Габора— Хельстрема плавно переходит 
з известное преобразование Фурье. Однако, несмотря на высокую сте­
пень обоснованности представления (2), (3), функция-образ U  является 
комплексной, в связи с чем указанный путь не привел к разработке 
достаточно быстрых и эффективных алгоритмов при практической 
эбработке рассматриваемых сигналов.

Предлагается приближенный метод обработки сигналов в виде (1)» 
;уть которого — достижение разумного компромисса между простотой 
алгоритма и достигаемой точностью измерения параметров модуляции. 
Подход основан на известном свойстве [2] Ч 1М-сигцалов, спектр кото­
рых сосредоточен в окрестности текущего значения измеряемой ча­
стоты. Действительно, рассматривая модель сигнала в виде Ф (t> 
=  <в(/  +  тц> (t), где со0— несущая частота; пг — индекс модуляции 
|аазы, получаем спектр

оо

£7 (со) =  J  d t A  (t) exp \ jm  {q> (/) +  ' / j  ] .  (4)
•—oo

В случае квазистационарного характера сигнала, модулирующие 
функции А (О, ф (0 медленно изменяются на периоде несущей частоты, 
что позволяет использовать метод стационарной фазы [2] для вычисле­
ния (4) при больших индексах модуляции m  >  1» Нетрудно показать.
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что основной вклад в интеграл дает лишь малая окрестность вблизи 
точки стационарной фазы т, которая находится в результате решения 
уравнения со == <в0+  mQ (t), где мгновенное приращение частоты 
Q  (0  =  снрМ/, что позволяет записать

во

О Сг(т, Oi) =  |  (11 Ga (t, т) U {t) exp (—/со/); (5)

о л и  x ) = { o  <6>

О днако выбор временного «окна» GCT прямоугольной формы (6) не обе­
спечивает [3] достаточную точность и разрешающую способность, 
в связи с чем лучше использовать «окна» в виде плавно спадающей 
функции с нулевой производной на краю интервала. В результате 
этого соотношение (5) естественным образом определяет сигнал (1) 
в частотно-временной области со — t  и представляет собой кратковре­
менный спектр сигнала, вычисленный в последовательные моменты 
времени. Необходимо отметить, что в теории радиолокации сигналы 
такж е рассматриваются в плоскости «частота — время», где их свой­
ства описываются е помощью функции неопределенности [1]

X  (Q, г) =  I d t U (t) U*(t — 47) exp (jQf), (7)
*— o o

которая пропорциональна отклику с выхода согласованного фильтра 
в зависимости от времени запаздывания и допплеровского сдвига ча­
стоты. Поэтому выражение (5) можно трактовать как взаимную фун­
кцию неопределенности (ВФН) для сигналов U (/) и G (/), а квадрат ее 
модуля | (ш) |2, как и в случае обычной функции неопределенности,
следует рассматривать как уравнение поверхности, расположенной 
над плоскостью со — t и определяющей вид тела ВФН. Если тради­
ционная функция неопределенности для сигналов, используемых
в радиолокации 141, обычно сосредоточена в начале координат со, 
47 =  0, то тело ВФН сложным образом распределено в частотно-вре­
менной плоскости, причем проекция его рельефа на плоскость 5 0 т  
описывает амплитудную модуляцию сигнала, а траектория рельефа 
в плоскости сот определяется законом его частотной модуляции. По­
этому условимся называть траекторным спектральным анализом ме­
тод, позволяющий определить законы модуляции сигнала s помощью 
изучения его поведения в плоскости частота — время.

Д ля определения закона ЧМ естественно использовать информацию, 
содержащуюся в траектории движения энергетического центра тяжести 
(ЭЦТ) кратковременной спектральной плотности

с о

I  d sow I и 0 (ю, т) I2 

(йт (т) =     , (8)

jj d w | Ua ( со, т) ia



причем в предлагаемом подходе применяются мощностные характе­
ристики сигнала, и выражение (8) практически не зависит от аакона 
АМ, так как длительность временного «окна» всегда существенно мень­
ше интервала изменения модулирующих функций А ((), Ф  {{).

Подробное изучение траектории движения ЭЦТ вряд ли оправда­
но, особенно для сигналов, содержащих случайную компоненту (по­
мехи, шумы). Кроме того, в ряде случаев, например при анализе рече­
вых сообщений [1], полная траектория движения ЭЦТ характеризуется 
значительной информационной избыточностью, что существенно за­
трудняет обработку сигналов даже при использовании современной 
вычислительной техники. Поэтому введем усредненные характеристи­
ки, которые достаточно точно описывают траекторию ЭЦТ и устойчи­
вы по отношению к случайным воздействиям на сигнал. Такими ха­
рактеристиками могут служить моменты траектории движения ЭЦТ 
тела ВФН:

оо

М п =  £ Ск(йт (х), (9)
о о

информативность которых убывает с повышением порядка п [1]» 
благодаря чему можно ограничиться вычислением небольшого коли­
чества первых моментов, имеющих простой физический смысл. В част­
ности, среднее значение траектории движения ЭЦТ 53 =  М г/М 0, сред­
неквадратичное отклонение (девиация частоты) Лео =  \М 2[М0 — 
— (ЛЦ/М,,)2]1''2 и т. д.

Д ля определения закона амплитудной модуляции, как указыва­
лось, необходимо вычислить проекцию рельефа тела ВФН на плос­
кость 5 0 т :

о о

(т) =  |  с1 ю I и а (ю, т) |2. (10)
—оо

Подставляя в (10) выражение (5) и меняя порядок интегрирования, 
получаем

П о 0  =  2п |<1*[<3а(*, т ) Л ( 0 1 2, (11)
«—•во

причем если разделить обе части равенства (11) на 4гш, то можно 
определить оценку закона АМ в виде средневзвешенного квадрата

во 00

А (т) =  { 1  |  А 1\О а ((, т ) Л ( 0 |2},/2 =  Ц -о ]  ёсо| и а ((0, т ) |2| 1/2, (12)
—  во »— 00

Как видно, выражение (12) не зависит от угловой модуляции сигнала 
и в случае прямоугольного временного «окна» записывается особенно 
просто:

А (г)  =  { ~  }  «11\А({)\*}1/\  (13)
х—а
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определяя таким образом, среднеквадратичное значение амплитуды 
на интервале длительности «окна» 2а. При этом физически очевидно, 
что точность отображения закона модуляции рельефом тела ВФН 
зависит от длительности о и от скорости изменения частоты б2ф/с!/2. 
Действительно, разлагая <р (() в степенной ряд и ограничиваясь в (4) 
первыми слагаемыми, вычисляем выражение для тела ВФН:

| (со, т ) |2 — | £/0!2{[С (х) — С (к — х0))2 [5  (к) — 5  (я — и0)]2}> (14)

где С(х) и 5  (х) интегралы Френеля [5], х =  (со — ф') (2 | <р"(

Щ =  о ( - |  IФ* | ) 7 •
На рис. 1 приведена рассчитанная зависимость относительной ши­

рины тела ВФН Лх0=  Лсо0(2/1 ф" |)|/2 от нормированной ширины
временного «окна» х 0. При увеличении 
длительности о ширина спектра воз­
растает в результате свиппирования 
частоты в пределах «окна», а в слу­
чае малых значений о, когда измене­
нием частоты можно пренебречь, 
спектральная плотность практически 
совпадает со спектром радиоимпуль­
са с постоянной частотой заполнения, 
а его ширина возрастает пропорцио­
нально о -1. В результате выбор 
слишком узкого «окна» приводит 
к расширению спектра, что не менее 
опасно как и в случае широкого «ок­
на», особенно при большой девиации 

частоты, когда заметная доля энергии спектра попадает в область 
-отрицательных частот и структура рельефа ВФН дополнительно ис­
кажается. Поэтому параметры системы обработки должны обеспечи­
вать выполнение неравенства Дю0<С ©т (т), что было бы просто для 
постоянной скорости изменения частоты бсо/сМ. Однако для реальных 
сигналов производная от частоты изменяется в широких пределах 
О сОт, в связи с чем выбор нормированной ширины «окна»
целесообразно проводить по среднему значению, которое можно 
определить на основании неравенства Бернштейна [6], сформулиро­
ванного в классе целых функций. Так как в рассматриваемом случае 
вариация частоты исследуемых сигналов ограничена | со (/) | <  сомаке 
на всем интервале изменения, а спектр со (/) сосредоточен в полосе 
пропускания радиотехнического тракта то применение указан­
ного неравенства приводит к  простой оценке

Л и 1мако . _
д-р =  а>т <  От ©мако. (15)

Укажем еще один источник погрешности определения закона ЧМ 
исследуемого сигнала,, связанный с конечностью его времени реализа­
ции ?н, в результате чего вместо точного значения моментов соотно­
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шение (9) дает только их оценку М п■ Следовательно, параметры систе­
мы обработки — длительность временного «окна», расстояние между 
отсчетами Ат =  т*+1— х& и интервал наблюдения Т„ должны выби­
раться с учетом уменьшения погрешности определения параметров 
траектории движения ЭЦТ тела ВФН в плоскости со — I.

Рассмотрим влияние указанных параметров на точность определения 
закона ЧМ для сигнала (1) с угловой модуляцией по гармоническому 
закону Ф (/) =  щг' +  т  $ш Й/, тп =  Асо/Й, где А со — девиапия частоты;
О —модулирующая частота. Д ля такого сигнала среднее значение равно
— „ &С0(о =  ю0, среднеквадратичное отклонение 6ди =  и максимальная

скорость изменения мгновенной частоты совпадает с верхней границей 
неравенства Бернштейна | <л'т \ «= А сой.

Обработка сигналов проводилась с использованием ЭВМ типа 
БЭСМ-6 в два этапа: осуществлялось вычисление ЭЦТ для простей­
шего прямоугольного «окна» и смежных отсчетов Тй-ц — т /г — о, а затем 
ассчитывались три начальных момента (9) траектории ЭЦТ

л»-1
М п =  3 X  X* (Вт (Х Ц , . (16)

где N  =  [Тн/о], п — 0; 1; 2. Полученные данные использованы для 
вычисления среднего значения мгновенной частоты » , среднеквадра­
тичной девиации Дсо, а также средней модулирующей частоты Й, 
которая определялась как ЭЦТ вторичного спектра № (Й) для траек­
тории рельефа тела ВФН:

00
1 с ! £ 2 £ 2 | ,Г  (£ 2 ) |*

6 =  ^  ; (17)
|  сШ | № (О) |*
— ОО

№ (й) =  ^ с1т (йт (х) ехр (—/йх). (18)
•—оо _

Данные вычислений сравнивались с известными характеристиками 
сигнала со, бдм и Й, а зависимости модуля относительной ошибки 
вычислений А* =  1 (х  — хй)/хй | приведены на рис. 2, где х  — оценка 
параметра лг, точное значение которого равно х0. Изменение длитель­
ности обрабатываемой реализации Т Е в первую очередь сказывается 
на точности вычислений модулирующей частоты й  (рис. 2 а, кривые 
/, 2, 3  соответствуют величинам Аз, А<в0, и Ад®, х0 =  2), для изме­
рения которой с точностью, не ниже 5 % необходимо выполнение 
условия 7 \ ,Й >  15. Поскольку частота й  — наиболее низкочастотный 
параметр, то для его измерения требуется соответственно наиболь­
шее время, которое в нашем случае должно составлять не менее 
грех периодов модулирующей частоты.
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6 Ш
ч 2

Д ля относительно небольших значений девиации частоты Асо7со0 =  
=  0,16 вариация длительности временного «окна» к 0 мало сказывает­
ся  на точности вычисления измеряемых величин (рис. 2,6, =  20),

несмотря на изменение скорости 
перестройки частоты в широких 
пределах 0 «а © с

В то же время, при увеличении 
девиации частоты (рис. 2, в, 
Д со/<й 0—  0,71; Г НЙ  —  20) наиболее 
быстро возрастает ошибка вычис­
ления средней частоты Дсо„ (кри­
вая 2), что является следствием 
сглаживания быстрых изменений 
мгновенной частоты при большой 
длительности «окна» х 0>  1. По­
этому траектория движения. ЭЦТ 
(рис. 3, кривая /)  заметно отли­
чается от точной зависимости 
(ю — со0)/Дм =  соз£2т (кривая 3). 
Заметим, что ассиметричный ха­
рактер искажений, особенно в точ­
ках перегиба кривой, где производ­
ная мгновенной частоты меняет 
знак. Кроме того, при большой де­
виации частоты начинают сказы­
ваться искажения рельефа тела 
ВФН, связанные с расширением 
спектра при малой длительности 
временного «окна» х 0<  0,1 в мо­
менты времени, когда мгновенная 
частота достигает своего миниму­
ма. Искажения рельефа соответст­
вуют траектории движения ЭЦТ, 
показанной на рис. 3, кривая 2, что 
в результате приводит к увеличе­
нию ошибок вычисления измеряе­
мых величин (рис. 2, в) в области 
малых длительностей временного 
«окна».

Если же длительность «окна» 
выбрать из условия х 0— 0,5, то 
можно обеспечить достаточно вы­
сокое соответствие рельефа тела 

ВФН и закона ЧМ исследуемого сигнала, приемлемое для решения 
практических задач (рис. 2, в).

Рамки работы не позволяют привести результаты анализа точности 
вычисления параметров АМ, которая, как и в предыдущем случае ЧМ , 
определяется длительностью «окна» и значением производной й А Ш ,  
а  численные оценки имеют тот же порядок (рис. 2).

Рис. 2

/ 1 \ 2/

4 ч \
\ \ / /

1 ГУ
0,25 0,5 0,75

Рис. 3

та.
27Г
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Таким образом, показано, что траекторный спектральный анализ 
позволяет с приемлемой для практики точностью определять пара­
метры сигналов с АМ и ЧМ одновременно. При этом предложено ис­
пользовать моменты траектории движения энергетического центра 
тяжести спектральной плотности в плоскости частота — время в ка­
честве параметров модуляции сигналов. М аксимальная точность вы­
числения параметров модуляции соответствует выполнению ограниче­
ний на время реализации исследуемых сигналов Т н >  ЗТя и длитель­
ность временного «окна» а  =  (йт  Ао>микс)1 —/2, где Т :г — период модули­
рующей частоты, £2ОТ — ширина полосы спектра сигнала, Да>мак° — 
максимальная девиация частоты ЧМ.
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А. Ф. МАСЛОВ, д-р техн. наук, К. П, НЕСТЕРОВ, А. Б. ЖОЛОБЕНКО

МОДЕЛЬ ВЗАИМНО КОРРЕЛИРОВАННЫХ РАДИОСИГНАЛОВ 
НА ВЫХОДАХ ЭЛЕМЕНТОВ АНТЕННОЙ РЕШЕТКИ, 

РАБОТАЮЩЕЙ В НЕОДНОРОДНОЙ СРЕДЕ

При проведении исследований методом математического Моделиро­
вания по оцениванию качества обнаружения и разделения сигналов, 
измерения амплитудно-фазовых распределений на выходах элементов 
антенной решетки (АР) возникает необходимость в сравнении алгорит­
мов адаптации в условиях одинакового влияния среды распростране­
ния радиоволн. Поэтому актуально моделирование радиосигналов 
с заданными статистическими характеристиками.

Предлагаемый способ моделирования случайных векторов в рам­
ках корреляционной теории основывается на разложении случайных 
процессов в ряды по ортогональным дискретным многочленам Чебы­
шева со случайными коэффициентами с последующим применением 
метода линейного преобразования. Он позволяет в процессе подгото­
вительных вычислений уменьшить размерность системы нелинейных 
алгебраических уравнений по сравнению с Ш , а такж е сократить число 
исходных независимых белых шумов в случае коррелированности вол­
новых фронтов радиосигналов.
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Рассмотрим линейную АР, содержащую /? +  Г эквидистантно 
расположенных элементов, на выходах которых моделируется век­
торный процесс у  ({) с компонентами

г.
У (а, 0  — £  5 г (а , *)-{-£ (а , О» (Ог=1

где 5 / (а , /) — г-й случайный радиосигнал,

в / ( а ,  #) сое ( 0 ^ +  У/.<а, <))*,

а  — номер элемента АР, а  =  О, 2?; £ (а, /) — мешающее воздействие 
типа белый шум с характеристиками ( | ( а ,  /)) =  О,

а  (а, ф £ ф ,  /я)> =  ~  А0б (а  — Р ) б ( ^ - ^ ) ;

Д/'о— спектральная плотность шумов в элементах АР. Параметры 
£2,- — несущие частоты сигналов, полагаем известными. Отличие истин­
ных значений частот упомянутых сигналов от £2г, причины появления 
которых достаточно подробно описаны в работе [§], будут учтены 
посредством введения случайных процессов (й£@). Угловые скобки 
означают операцию статистического усреднения.

Пусть флюктуации амплитуд и фаз сигналов моделируются неко­
торыми случайными процессами / г- (а , I) и фг- (а , /) так, что

Х £(а, 0  =  Лг (1 +  т? / / ( а ,  0 ). Л/ =  (А г (а , ф ;  

и I  (а , 0  =  ( а  — ~  ) щ  4- фг {а, *) +  ф* (0;

( 1/ {{а, ф  =  ( а  —  § ) « / .  (2)

Здесь шГ — постоянные коэффициенты, ф ?(0  — общее для всех эле­
ментов АР изменение фазы, вызванное нестабильностью частот гене­
раторов опорных сигналов и изменением во времени, коэффициента 
преломления среды, А £, Ы{ — неизвестные, постоянные на интервале 
наблюдения амплитуда и направление прихода волнового фронта,
1 =  177..

Выполнение неравенств 1 > •3 /n f  а,- (а), где о,- ( а ) — среднеквадра­
тическое отклонение случайного процесса /,(ос, I), обеспечивает пре­
небрежимо малую вероятность амплитудной перемодуляции. Случай­
ные функции /г (а, (), ф£(а, I), Ф? (/) полагаем гауссовскими марков­
скими процессами, заданными следующими уравнениями:

(а. #) =  —М /<'(«, 0, +  п{ (а , 0; 

д  фг (а, 0  =  —Л/’ Фг (а, 0  +  «гф (а, ()', (3)

7 ф  Г(0 =  л ? ® |( 0 + п Г ( 0 ;

7сог(/) =  - й Г  шг ( 0 +  « “ (/). (4)
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Здесь п\ (a , t), п? (а, t), щ (t), п ? if) — представляют собой форми­
рующие белые шумы с нулевыми средними и корреляционными 
функциями:

<4 (а, к) 4ф, /,)> = ± r!k (а, Р) VnUK б (к -  /1);
< л ?  ( а ,  к) n l  ( р ,  / 2 ) >  =  I  rfk ( а ,  р )  6  ( / .  -  g ;  (5)

<nf (tx) n l (к))  =  I  r f A  6  (t2 -  g ;
<4 &) nf (t2)) =  ±N*6 (к -  к), к k =  T L ,  (6)

где И* (а , P), r%(a, P), r,“ — коэффициенты корреляций амплитуд, 
фаз и частот соответственно, r\k <  1 ,  —  1  при а  =  р  и Г  =  k\
h k ' ) — спектральные плотности формирующих шумов. В выражениях 
(5) и (6) флюктуации амплитуд, фаз и частот выбраны некоррелиро­
ванными между собой. И з уравнений (3) видно, что для формирования 
L  фазовых фронтов с заданными законами флюктуаций фаз в элемен­
тах АР требуется L  (R  +  1) взаимно коррелированных белых шумов. 
Их можно получить из L ( i ? + 1 )  независимых белых шумов путем 
линейного преобразования [1], элементы матрицы которого находятся 
в результате решения системы нелинейных алгебраических уравнений 
порядка С \ ((R +  I)2 -f- (/? +  1) (R +  2)) (С | — биноминальный коэффи­
циент).

Полагаем, что случайные функции ft  (а, I), ф£- (a, t) для любого 
момента времени могут с достаточной точностью аппроксимироваться 
на конечной системе точек рядом ортогональных многочленов Чебы­
шева Р( (а) [3] со случайными коэффициентами, причем в разложениях 
можно ограничиться числом слагаемых Mi, Nt соответственно:

Mi
ft (а, о »  S ' Pi (к Pj («);

N .

<p,(a, t) яй S  ф/ (0  Pj ( a ) ,  M £, Ni  < R .  (7)
/=0

Подставив в (3) (7), умножим правые и левые части уравнений на 
Р/(а). Просуммировав по а  и воспользовавшись свойствами ортонор- 
мированных полиномов, получим модель для коэффициентов разло­
жения:

fa Р/ (0 =  —4  Р/ (0 +  п ?  (0;

+  (8)

« / 4 0  =  S  4  (a, t )P j  (а);
а=0

^ ( 0  =  2  п ? (а ,  t)P m (а), (9)
а=0
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где n?J (t), r fy(t)  — нормальные белые шумы с нулевыми средними 
и корреляционными функциями

н
<n?4ti)n%(t2)) =  ± V Ä i f i r i ö ( t 3 ~ t  1) £  rflk{а ,  fi) Pj {а) Рт (ß);

a,ß=0
R

<np ( y  i  V n T n I  б (0 -  у  V  (a, ß) Pi (a) Pm (ß). (10)
a,ß=0

Таким образом, в данной постановке задача моделирования амплитуд 
и фаз радиосигналов на выходах элементов АР сведена к задаче моде­
лирования коэффициентов разложения, причем число ид не превышает 

' количества требуемых значений амплитуд и фаз.
Если Mt — Nt =  R ,  аппроксимации (7) будут точными при любом 

наборе полиномов Р,(а). Степень приближения зависит от статистики 
флюктуаций амплитуд и фаз в волновом фронте и числа элементов АР. 
Не уменьшая общности, проведем анализ ошибки аппроксимации фазы 
одного из сигналов в элементах АР. Опустим индекс номера сигнала 
в выражениях, следующих ниже. Тогда ошибка аппроксимации фазы 
произвольного сигнала в элементе с номером а  запишется в виде Дф(а, 
0  =  Ф (а , 0  — ФлК«> 0> где

R N
Ф(а, 0  =  2  Ф/ (0 Pi (а); Ф N(a, 0 = 2  Ф /(0 Р /(а )-1=0 /■= о

R
Поэтому Аф (а, t) =  2  Ф/ (0 Л  (а).

/=Л'+1

Отсюда следует, что среднее значение ошибки аппроксимации равно 
нулю, а дисперсия определяется выражением

R N
((Аф (а, 0 )2> =  ( 2  Ф/ (0  Р : И  2  Ф/ (0 Р/ («)> =i=JV+l j**N+l

=  2  D 'ii p i (cO (а), (П )f,/c=W4-t

в котором Dfj — элемент дисперсионной матрицы коэффициентов раз­
ложения, Dfj =  (фг (0  ф/ (()>.

Усредняя дисперсии ошибок по всем элементам АР и используя 
свойства ортонормированности полиномов, получаем

R R

е с р = ^ £ < ( АФ М 2> = ^  2  D//* <12>
а = 0  /= Л '+ 1



где || К  (а , р) || — корреляционная матрица 'фазового фронта волны,
К  (а , р) =  а* (а) г (а, р); (а) — дисперсия флюктуаций фазы в эле­
менте с номером а , г (а , р) — элементы корреляционной матрицы,

нормированные относительно Оф(а). Подставляя в (12) выражение для
Dti, имеем 

' R R
еСр =  ]  У] 71 <4 (а) г (а , Р) P j (а) Р / (р).

/=Л/+1а,р=0

Если дисперсии флюктуаций фазы в элементах АР равны, то выраже­
ние для относительной средней дисперсии ошибки аппроксимации при­
обретает вид

R R
ёср =  ^  =  i  v  r  (а, Р) Pj (а) Pt (Р). . (14)

°<f /= М + 1 а , (3—0

Пусть г (а , Р) =  ехр (— | ct — р|/ еф), где относительный ра-
диуе корреляции фазового фронта, сф — рJ d \  рф — радиус корреляции
фазового фронта, d  — расстояние между элементами АР.

Были получены зависимости еср от числа членов разложения фазы 
в ряд при различных значениях радиуса корреляции фазового фронта 
для А Р, состоящей из пяти элементов рис. 1. Анализ кривых показы­
вает, что при радиусе корреляции фазового фронта не меньше половины 
линейного размера антенны рассмотренная аппроксимация фазового 
фронта в дискретных точках дает приемлемую точность е учетом четы­
рех составляющих из пяти. При радиусе корреляции, большем длины 
апертуры, можно ограничиться тремя членами разложения. В этих слу­



чаях дисперсия ошибки аппроксимации фазы составляет около 6—7 % 
от дисперсии флюктуаций фазового фронта.

На рис. 2 приведены графики зависимости относительной дисперсии 
ошибки аппроксимации от числа элементов АР при фиксированных 
линейных размерах апертуры и постоянном количестве составляющих 
в разложении фазы. Кривая 1 соответствует радиусу корреляции фа­
зового фронта, равному длине апертуры при трех членах разложения, 
кривая 2 — радиусу корреляции, равному половине длины АР при 
четырех составляющих. Из графиков видно, что с увеличением числа 
элементов решетки на заданной апертуре относительная дисперсия

Рис. з

ошибки аппроксимации фазового фронта незначительно растет, ассимп- 
тотически приближаясь к своему пределу. Корреляционной матрице 
фазового фронта, согласно (13), соответствует дисперсионная матрица 
коэффициентов разложения. Выбирая необходимые значения О®., 
можно формировать случайные процессы «р (а, {) с требуемыми ста­
тистическими характеристиками. Н а рис. 3 показана структурная 
схема для моделирования двух коррелированных между собой фазо­
вых фронтов, на вход которой подаются независимые белые шумы 
е\ ' ](0  с нулевыми средними и одинаковыми спектральными плотно­
стями. С помощью коэффициентов 5 У ,  устанавливаются необ­
ходимые корреляционные связи между формируемыми фазовыми фрон­
тами. При вычислении П о б ы ло  установлено, что четные и нечетные 
коэффициенты разлож ения между собой некоррелированы: < ф 2К0 X 
Х ф 2/+1(0 >  — 0(15). Поэтому на схеме опущены связи между четными



и нечетными компонентами векторного белого шума. На выходах низ­
кочастотных фильтров имеем коэффициенты разложения умно­
жив которые на значения полиномов в точках расположения элемен­
тов АР и выполнив суммирование, получим фазовые флюктуации 
с требуемыми статистическими характерисгиками. Значения 
УРц вычисляются заранее путем решения системы нелинейных алгебра­
ических уравнений, записываемой по схеме рис. 3 с использованием 
соотношений (10), (15):

I я

^  В й + 1,2/+1 Я г т ,2*4-1 =  \  М ?  г п  ( а .  Р ) '/>2/41 (а ) ^ 2*41 (Р)> / <  к;

5г/4-1.2/4-1 ^2/4-1,2*+1 — тг V N 4  N 4  ^  гЪ. ( а ,  р) Р2/4.1 (а) Рг*41 (Р)>

Здесь Е  (в) — целая часть выражения б.
Благодаря (15) число уравнений в этой системе почти в два раза 

меньше, чем в аналогичной системе для фазовых соотношений. Кроме 
того, при больших радиусах корреляции фазовых фронтов, когда мож­
но ограничиться несколькими членами разложения, размерность дан­
ной системы становится еще меньше. Например, для формирования 
взаимно коррелированных флюктуаций фаз двух источников радио­
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а, р=0

=  \  №  У ] гЪ (а , Р) Р 2/+г (а) Р2Ш ф), /  <  к;
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а, 0=0

Я

/г
=  ~ Я 2Ф ^  ' 22( а ,  Р ) Р « ( а ) Р 2*(Р), / < 6 ;

а , 0 = 0
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сигналов в пятиэлементной АР с радиусом корреляции, соизмеримым 
с длиной апертуры, методом линейного преобразования требуется ре­
шение системы, состоящей из 55 нелинейных алгебраических уравне­
ний, в то время как система (15) содержит только 13 уравнений. Д ля 
АР с большим числом элементов выигрыш увеличивается.

Предлагаемый метод позволяет с помощью моделирования неболь­
шого числа случайных коэффициентов с достаточной точностью фор­
мировать взаимно коррелированные волновые фронты с требуемыми 
статистическими характеристиками на выходах многоэлементных А Р. 
Приведенные методику и схему использовали при цифровом моделиро­
вании оптимальных адаптивных алгоритмов разрешения, обнаруже­
ния, измерения в многоцелевой ситуации при наличии неоднород­
ной среды распространения радиоволн, а также была разработана 
схема имитатора радиосигналов, отвечающего схеме на рис. 3, и изго­
товлен действующий макет.

Список литературы: 1. Быков В. В. Цифровое моделирование в статистической 
радиотехнике. М., 1971. 328 с. 2. Маслов А. Ф., Нестеров К. П. Квазиоптималь- 
ный алгоритм измерения амплитуд и фаз сигналов на выходах элементов при­
емной антенной решетки, работающей в неоднородной среде // Радиотехника и 
электроника. 1983. Т. 28,<|№ 3. С. 491—500. 3. Суетин П. К . Классические орто­
гональные многочлены. М., 1979, 416 с.
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ОСОБЕННОСТИ ПРИЕМА АНТЕННЫМИ СИСТЕМАМИ 
СНИЖАЮЩЕГОСЯ ЛЕТАТЕЛЬНОГО АППАРАТА СИГНАЛОВ 

ОТ ПОСАДОЧНЫХ РАДИОМАЯЧНЫХ СИСТЕМ

К достоверности информации, принимаемой бортовой аппаратурой 
летательных аппаратов от радиомаячных систем посадки дециметрово­
го диапазона волн на заключительном этапе захода на посадку предъ­
являются все более высокие требования. Ряд работ посвящен иссле­
дованию влияния рельефа земной поверхности и помех от пролетающих 
самолетов на искажения линии курса и глиссады. В статье исследуется 
влияние переотражений сигналов глиссадных радиомаяков от корпуса 
летательного аппарата (ЛА) на траекторию его снижения на конечном 
этапе захода на посадку. Рассматриваются дифракция электромагнит­
ной волны, излучаемой посадочным радиомаяком, на снижающемся ЛА 
и анализ спектра сигнала, принятого антенной бортового приемника, 
е учетом как влияния подстилающей поверхности, так и динамической 
ситуации, которая возникает при посадке ЛА. Особенности решения 
задачи следующие: достаточно сложная адекватная модель летательно­
го аппарата; учет влияния конечных физических свойств подстила­
ющей поверхности; учет многократных переотражений воли на трас­
се источник излучения — ЛА — подстилающая поверхность — ЛА 
и т. п.
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Поскольку ЛА снижается при посадке с вертикальной скоростью 
о„ерт . возникают доплеровские смещения частоты сигналов, прини­
маемых антенной бортового приемника. И з-за различия доплеровского 
смещения частоты полезного и переотраженного сигналов появляются 
дополнительные искривления линии глиссады, обусловленные би­
ениями разностей доплеровской частоты с гармониками частоты комму­
тации.

Моделируем ЛА идеально проводящими полусферой радиуса #  
(носовая часть ЛА), цилиндром радиуса ^  (фюзеляж ЛА), двумя п р я ­
моугольными пластинами со сторонами а, Ь/2 (несущие плоскости ЛА).

На рие. 1 представлены лучевая структура дифракционной задачи и схе­
матическое изображение модели ЛА, связанное с декартовой системой
координат (X, У , Л). Ось 0 1  совпадает с осью ЛА, а ее орт сонаправлен

—>•
с волновым вектором к падающей волны. Ось ОХ  соответствует гори-
зонталыюму направлению, а ее орт сонаправлен вектору Е° падающей 
волны (горизонтальная поляризация первичной волны).

Поскольку Л А приближается к источнику излучения с указанной 
выше вертикальной скоростью Цверт , легко получить частотную струк­
туру принимаемых на борту сигналов (с учетом переотражений) [1]:

/ , - / . ( 1 +  ~ ) ;

/ ,  =  / . (  1 +  57 г + ^ р ) ;

/ .  =  / . ( 1  +  ^  +  ( » - . » Ь я г ) ,
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где f 0— частота первичной волны, а 0верт — значение вертикальной 
скорости ЛА. Задача состоит в получении оценок интенсивностей элек­
тромагнитных волн, принимаемых бортовой антенной на частотах f lt 
/ 2, is, ••• • Сложность решения обусловлена не только тем, что точный 
расчет поля, дифрагированного самолетом, является практически 
невозможным. Интенсивность отраженного от ЛА сигнала к тому же 
существенно зависит от длины волны, ракурса и вида поляризации. 
Серьезные затруднения вызывает и радиофизическое описание подсти­
лающей поверхности. Нами выбрана так называемая отражательная 
трактовка 12] при расчете поля, отраженного от земли.

Поле в антенне приемника ЛА в главном приближении (без учета 
отражений от подстилающей поверхности). Пусть на идеально прово­
дящее тело сложной формы падает плоская электромагнитная волна

/<0 —— gO gifts /Го>о̂*

f p  =  - ш >‘ ,

где волновой вектор k0 имеет модуль, равный

Диаграмма антенны источника излучения такова, что указанная пер­
вичная волна на трассе источник излучения — антенна приемника ЛА 
не претерпевает переотражения от подстилающей поверхности. Оче­
видно, в главном приближении бортовая антенна ЛА принимает поле

£о{в°е(Ч  0, 0}; Н0 {0 , Ж °е‘к‘г, 0}.
Здесь

Й2я » / , , в̂ажл I
1 “  (Г М ~С ~/ ’

г-’накл — значение наклонной (радиальной) скорости ЛА, т. е. скорости 
в направлении на источник излучения. Роль первой доплеровской 
частоты играет

сдоп 1'какл
h  = ~Г” >

где к  — длина первичной волны.
Расчет поля в антенне приемника ЛА в первом приближении (с уче­

том однократного переотражения на трассе ЛА — подстилающая по­
верхность — ЛА).

—► —
Значения поля {Еъ Н г), отраженного от самолета, определяются 

с помощью «носовой» высокочастотной ^ У Р  1 j  диаграммы самолета

с учетом его скорости, причем в разнесенном случае. Мы используем 
теорему Криспина, Гудрига, Сигеля для расчета бистатической эффек­
тивной поверхности рассеяния с помощью моностатической [3]. «Но­
совая» диаграмма ЛА определяется отражением плоской волны от ме­
таллической полусферы нашей модели (рис. 1). Такой подход хорошо
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согласуется с экспериментальными результатами [41. Итак, ноле
f f j ,  Я г) с учетом указанных предположении описывается следующим 
выражением:

Г eo# е« л  і . . __ Ж(>Я л eik'
E l )  Т ~ '  ’ Г  Я м 0; — co s06“77

где а  — угол посадки ЛА; гг — расстояние от точки стационарной 
фазы полусферы до текущей точки луча;

. 2П I  | | J ‘'’йВКЛ ~Ь иверт\

* « “ /?* М 1 •+•  С ~ ~ ~ /  '

Роль второй доплеровской частоты играет
гДОП |£,накл "Ь °8ерт .

X

Отраженная от подстилающей поверхности с волновым импедансом

да — | /  — электромагнитная волна в отражательной трактовке имеет 
вид

,=*- С р О Р м ,  1 1М 2И - » с о з  а + г в Н г  а )  \  -V
Ь т г г + т  *----------- ' • 0; ° Г  я »1°. » ь | .

где Я 2„ - ^ . ( 2й+,с05 а+ « 1п а) - - Н ^ - с ^  а ;

I*, е — проницаемости подстилающей поверхности,
, . . 4лоР =  1. 6 =  ех +  I —- Iш0

г2 — расстояние от точки наблюдения до подстилающей поверхности; 

Н — высота ЛА.
Таким образом, принимаемая бортовой антенной отраженная от 

подстилающей поверхности волна преобразуется в следующее выра­
жение:

е0й ш ~ 1  е1к*т л  Д  ттТ /п Ж °% т ~ 1  е1к°2Н . и ,
М  ‘ 2 м + 1 К ~Т~>  °* V 21 \  * 2 ш +  1И Л 5 ы а '

2 ш-Ь 1 Ь
где

А, =  ?  /а ( 1 +  =  ?  /о ( 1 +  ~  (1 +  2згп а ) )  ,

х  — коэффициент ослабления приемной антенны ЛА при угле па­

дения ( у - а ) .
Расчет поля в антенне приемника ЛА во втором приближении

(с учетом двукратного переотражения на трассе ЛА — подстилающая
поверхность — ЛА — подстилающая поверхность — ЛА).
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Волна, отраженная от несущих плоскостей и цилиндрического фюзеля­
жа ̂{ Е 3, Щ ,  складывается из вклада двух плоских металлических пластик
(Я п, Я"} и идеально проводящего цилиндра {Яц, Я "). В приближении 
физической оптики [5] эти вклады описываются соотношениями

Я3 {Е5 +  Еах-, Е; +  Епу, Я* +  Я"}; Я3 {Я“ +  Нпх-, Е* +  Я“; Я“ +  Я? |

где
e°i? Ш —  1 в* *'tk,1h~\ Jk.r,

2  и » +  1 f t
I f f  
J б

X

-j /"cos a  sin {kse sin a) 2ift,Hcas a+i _ 
X I nk3R  sin a  e '
Я « = Я “  =  Я «  =  Я “  =  Я ^  =  Я *  =  0 ;  
Я “ — Я , sin a ;
Я “  —  — Я *  c o s  a ;  

ж  =  — - cos a  sin (ka sin a )  eiktr‘ X
У £  T l i  л

x l _ £ o  
L i

R w — \ elk,2hl
2 w +  1 ft

gi(ft2+fcs)I, sin Dtj

Я " == — Я" ctg a ,  

где ft4 =  т?7о f l  +  ^ ~  (1 +  3 sin a)

r2 — расстояние, отсчитываемое от точки О (рис. 1) в направлении к 
подстилающей поверхности; Я =  | ÖOj |. (данные формулы верны, если 
kid sin a  3> 1, т.е. в высокочастотном случае).

Опуская выражение для переотраженной от подстилающей поверх­
ности волны {Я4, Я 4|,  указываем сразу соотношения для принятой 
бортовой антенной волны после переотражений на трассе источник 
излучения — ЛА — подстилающая поверхность — ЛА — подстилающая
поверхность — ЛА! Я (Я*; 0; 0); Я  (0; Я /  Н г). Выражение для Я» 
(ограничимся только им, чтобы избежать громоздких формул для Я,у, 
Н г, которые легко можно найти из приведенного выше выражения) 
определяется как

с  __ liR  I £qR ( w — i \ ert,2ft"l eikih w
* 1 2 L 2 U  +  2/ ft J ft x

X e '{l* +  * ) 's in  a  (ft* + ft ,) i  cos a sjn sjn

nksR X

Jt
~ 2 i k 3R  eos c c+ i —

Х а  4

X ( W -A  
\ w +  1/

p*iR [ w —
" Y

~  ctg a  а‘йзЬ- sin (&« sin a ) x

giL (ft„+ fts) sin  a j  gift.
2 gift ,2ft

ft "X,

где kf ~  j t  fo j 1 +  ( 1 + 4  sin a ) j .
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Полученные результаты позволили провести большой комплекс 
вычислительных работ, включавших относительный вклад различных 
частот (Д, Д, / 3) в энергию излучения, принимаемого антенной бор­
тового навигационного приемника. Варьировались: модели ЛА (само-

/ГТ
(Рю ЮО

т *

0,43-ю
0,21-10"' 
1

-4 Аз А '
а

1 1
Жют
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6

Рис. 2.
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Рис. 4

леты ТУ-154, рис, 2), (ИЛ-62, рис. 3, 4, а, в); высоты Ь (от 60 м до 
100 м); виды подстилающей поверхности (сухая земля, влажная земля, 
пресная вода, морская вода). Н а рис. 2 —4 представлены для различ­
ных моделей ЛА, видов подстилающей поверхности и высот (рис, 2, 
3, Н — 100 м) относительные вклады частот в указанную энергию,

5 9-434 Ю5



причем частоте f x на рисунках соответствует в обозначениях отно­
шение

Таким образом, интенсивности полей, возникающих из-за переот- 
ражений от подстилающей поверхности и ЛА довольно значительны. 
Они, как правило, тем больше, чем выше проводимость подстилающей 
поверхности и больше характерные размеры ЛА . При перерасчете на 
ошибки в определении глиссады планирования из-за указанных переот- 
ражений обнаруживается, что максимальные ошибки составляют 50 % 
и 25 % допусков для радиомаяков 3-й и 2-й категорий соответственно 
■с углом посадки 2°4Г и высотой 100 м); с уменьшением высоты h  вкла­
ды частот / 2, / з (а значит, и ошибки в определении глиссады) значи­
тельно возрастают (при сравнении результатов для высот 100 м и 60 м 
в три — восемь раз); для хорошо проводящих поверхностей (пресная, 

морская вода) вклад частот с большими номерами (многократные пере- 
отражения) оказывается в ряде случаев выше вкладов частот с мень­
шими номерами (рис. 4). Этот эффект усиливается с уменьшением вы­
соты; для уменьшения ошибок в определении глиссады планирования 
Л А  настоятельно требуется совершенствование бортовых навига­
ционных антенных систем, чтобы уменьшить (сузить) диаграмму на­
правленности в вертикальной плоскости, т. е. свести к минимуму 

роль сигналов, отраженных от подстилающей поверхности в заклю ­
чительной фазе захода на посадку летательных аппаратов.

Список литературы: 1. Небабин В. Г., Сергеев В. В. Методы и техника радиоло­
кационного распознавания. М., 1984. 84 с. 2. Черный Ф. Б. Распространение 
радиоволн. М., 1972. 270 с. 3. Montroec Е. Radar cross section handbook. New 
York. 1970. 788 p. 4. Кинг P., Тай-цзунь У. Рассеяние и дифракция электро­
магнитных волн. М., 1962. 188 с. 5. Уфимцев П. ■Я ■ Метод краевых волн в физи­
ческой теории дифракции. М., 1962. 145 с.

ВОЗБУЖДЕНИЕ ОТРЕЗКА СПИРАЛЬНО ПРОВОДЯЩЕГО 
ВОЛНОВОДА ПРОДОЛЬНЫМ ДИПОЛЕМ, РАСПОЛОЖЕННЫМ

НА ЕГО ОСИ

Исследование рассеяния электромагнитных волн на отрезке спи­
рального волновода представляет интерес как для электроники СВЧ, 
так и для антенной техники. Однако до последнего времени не удава­
лось решить задачу со спиральной структурой конечной длины.

Представлено математически обоснованное решение задачи о ди­
фракции на отрезке спирально проводящего волновода (спирально 
.проводящее кольцо) электромагнитных полей, возбуждаемых электри­
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ческим (магнитным) диполем, который расположен на его оси, с мо­
ментом, ориентированным вдоль нее и гармонически изменяющимся 
во времени по закону е~ш  (ю =  ск). Стенка кольца предполагается 
бесконечно тонкой и идеально проводящей в спиральном и непроводя­
щей в перпендикулярном к нему направлении. Эта задача обладает 
аксиальной симметрией.

Рассмотрим сначала случай электрического диполя* Введем цилин­
дрическую систему координат р, <р, г с осью Ог, совпадающей с осью 
кольца, и центром О, равноудаленным от его кроток. Пусть d — шири­
на кольца, 2а — его диаметр, р  — момент диполя, который помещен 
в точке М  (р =  0, г — г0), т — направление спиральной проводимости, 
составляющее с плоскостью z =  const угол ф.

Поле диполя в присутствии кольца удобно искать с помощью элек­
трического и магнитного векторов Герца с единственными отличным» 
от нуля z-составляющими, которые представим так:

где ГГ0 (р, г) — р  соответствует диполю в свободном пространст­

ве, а П | и  П'^ — рассеянному полю, — У р 2 +  (г — г0)2.
Функции Г1« и Пу* должны удовлетворять уравнению Гельмгольца 

всюду вне кольца, условию на бесконечности в форме принципа пре­
дельного поглощения и быть такими, чтобы определяемое посредством 
их электромагнитное поле удовлетворяло граничному условию на 
кольце и условию конечности энергии в любой ограниченной области. 
Будем их искать в виде

который уже учитывает удовлетворение уравнению Гельмгольца 
при р < а  и р > а, непрерывность тангенциальных составляющих 
вектора электрического поля на поверхности р =  а и отсутствие про­
водимости стенки кольца'в направлении, перпендикулярном к спираль­
ному. Здесь в фигурных скобках следует брать верхнюю строчку 
при р <  а и нижнюю при р > я ;  / „  (у), Щ \{ у )  — функции Бесселя
1-го и 3-го рода соответственно; §  — У  причем J m g >  О
при (в !-» о о  вдоль вещественной оси; у, — ка.

Зная функцию х  (з), по известным формулам получаем рассеянное 
поле во всем пространстве. В частности, в дальней зоне рассеянное

П с(р, г) — П ‘ (р, г) +  П«(р, г), 

Пт  (р, г) =  Пу (р, г),

П у(р, z) =  —  i х

&?; i



поле представляет собой сферическую волну с составляющими в сфе­
рической системе координат г, 0, ф с центром в точке О и углом 0» 
отсчитываемым от оси Ог:

Е\> — =  * Щ х 2 sin вх  (х cos 0) J 0 (х sin 0 )- f- о (— );Г-юо а г \ f  J

ЙФ =  — Я ' =  — I? х “ ctg  ф л: (х cos 0) J j  (х sin 0 )е—  +  о ( -М .
Г-*-оо * \ » /

Плотность поверхностного тока на кольце при этом имеет вид
. 0 0

J'T = — öS&C0Seĉ  1 x (s ) t ts-ids.
— с о

Таким образом, с точностью,до постоянного множителя искомая 
функция х  (s) есть преобразование Фурье плотности поверхностного 
тока на кольце и, следовательно, полностью определяет энергетиче­
ские характеристики рассеянного поля.

Функция х  (s) — целая функция экспоненциального типа. Поэтому 
в рассеянном поле в дальней зоне в определенных направлениях при­
сутствует только 0-либо только ф-поляризация.| Так, единственная 
6-поляризация рассеянного поля наблюдается в направлениях, опре­
деляемых углами

&п — arcsin — х

(jx„ — п -й корень функции Бесселя J 1 {y), п  =  1, 2, 3, . .  .).
В направлениях Qn, для которых

(т„— п-й корень функции Бесселя J 0(y), п — 1 ,2 ,  3, ; х >  V,)»
присутствует только ф — поляризация поля.

Обращение в нуль спиральной составляющей полного электриче­
ского поля на поверхности кольца и отсутствие токов на ее дополнении 
до бесконечно длинного цилиндра приводят к следующей системе пар­
ных интегральных уравнений, которым должна удовлетворять иско­
мая функция х  (*')



Здесь использовано также известное разложение в интеграл Фурье 
функции

T - i N W ) * 4 * - * ’ 11*
— о о

и выражение для вронскиана функций Бесселя.
Д ля  нахождения решения системы парных интегральных уравне­

ний (1), (2) удобно свести ее на основе метода, предложенного в работе 
II ] , к эквивалентному интегральному уравнению Фредгольма 2-го ро­
да. Д ля этого продифференцируем уравнение (2) по г и обозначим

g2 Jo (g) Щ1) (g) +  *2 ctg2 ф J t (g) Hf) (g) =  ^ [ 1 - 6  (s)].
При этом получим, с точностью до другого s (s), уравнения вида, 
уже рассмотренного в работе [2]:

'  Г  x(s) \s\  [ 1  —  e ( s ) ] e i S ^ d s  =  ~  "  j* g 4 ^ ( g ) e  ~aiz~Zt,) d s ,
•— CO 1— o o

00 . Л|  2  j  <  ~ > J X ( s ) s e ! “ a d s  =  0 ,  | 2 | > ~ ,
‘— OO e ( s )  —  0 ( s - 2 ) .

S -»• ±  OO

Используя метод Ш , эту систему сводим к интегральному уравне­
нию Фредгольма 2-го рода:

о о  о о  г

*(s) =  n \ X it) J  е (t) V^dt — л | j  j ё Щ у(ё) z '
— o o  — о о

(3)
где

Решение этого уравнения аналогично [3] можно получить одним из 
численных методовЦв широкой области изменения параметров задачи. 
При этом погрешность, возникающую при замене (3) уравнением с ко­
нечными пределами интегрирования, нетрудно оценить, если учесть 
эквивалентность (3) системе (1), (2).

Второй способ решения уравнения (3) основан на методе последова­
тельных приближений. Аналогично [2] можно показать,что для нормы 
интегрального оператора уравнения (3) справедлива оценка

_i_

И/СЦ < С т!(1  + х [ 1 п к |2  ctgl|>),
где С — постоянная.

Следовательно, если ширина кольца достаточно мала по сравнению 
сего  диаметром и с длиной волны либо шагом намотки спирали, || К  | |< 1

109



и можно пользоваться методом последовательных приближений. Огра­
ничиваясь первым приближением, получаем для функции х  (в) то ж е 
выражение, что и в работе [2] со сплошным кольцом:

+  +  1п т|),

1р=а 
1 2 = 0

С,------

При этом плотность поверхностного тока с точностью О 
имеет вид

К  “ Л Щ г  cosec ф У ( с ,  +  С2 ± )  =

-  -  t r ,g c o s e c 2 ф/ l (l £ ? .

Здесь Е°/ — спиральная составляющая электрического вектора 
поля источника при р =  а, г =  0.

В случае магнитного диполя задача решается аналогично, причем 
она сводится к такой же системе парных интегральных уравнений (1),
(2), но с другой правой частью:

о о

-C tg y p  J  g  # 0 )  (g) e~l~a (*-Zo) ds, /
— oo

затем к интегральному уравнению Фредгольма 2-го рода, которое 
отличается от (3) свободным членом:

о о

— »1 ctg ф j 8  Я (g) e ~ " i  V * dt.
— о о

Его приближенное решение:

СзХс1§ ф ^ М - т ) * ^  С4 х c tg ф ф- О(т}4 In тр,

где
о о

^ 3 =  J  ^ Я ( 0 ( ? ) с о 5 ^ б ^ Ш 2 1 ^ ) | р =а ,С 4 = - - й 1 С 3.
—о

Плотность поверхностного тока соответственно равна с точностью О (if In 1])
П = г'п ̂ 5  cosec2 Ф cos ф у  I „  (с, + с4 =

=  _  гП g  cosec2 ф | / 1 ( l Z d \  nOrn

Т Ц j £ * '
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г-Отгде m  — величина момента магнитного диполя; Е% — спиральная 
составляющая электрического вектора поля магнитного диполя при 
р =  а, г == 0.

Сопоставляя эти приближенные решения с решениями задач воз­
буждения сплошного узкого кольца электрическим и магнитным ди­
полями [2], приходим к следующим выводам.

Если в случае сплошного кольца возбуждение электрическим и 
магнитным диполями совершеннотразлично, как по краевым особенно­
стям поверхностного тока» так и по поляризации и интенсивности рас­
сеянного поля, при спиральной проводимости (ф ф  0) рассеянное поле 
содержит одновременно обе 0 -  и ф-поляризации (соотношение между 
ними определяется углом г)?), его интенсивность не зависит от вида ис­
точника и определяется спиральной составляющей электрического 
вектора поля источника на кольце. Характер рассе'яния поля спираль­
но проводящим кольцом, в том числе и характер краевых особенностей 
поверхностного тока,— того же типа, что и при возбуждении сплош­
ного кольца электрическим диполем.

Следует отметить, что приведенное решение не допускает предель­
ного перехода -ф -» 0, т. е. из него нельзя получить решение задачи 
возбуждения магнитным диполем сплошного кольца, которое имеет 
качественно иной характер [21.
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УДК 621.385
К- П. ЯЦУК, канд. физ.-мат. наук, К. А. МАРКОВ

РАСЧЕТ КОЭФФИЦИЕНТА УСИЛЕНИЯ НЕРЕГУЛЯРНОЙ ЛБВ 
НА СВЯЗАННЫХ ЗАМЕДЛЯЮЩИХ СИСТЕМАХ

При исследовании взаимодействия пучка электронов с полями ре­
гулярных замедляющих систем (ЗС) в самосогласованной постановке 
задача сводится к совместному решению уравнений возбуждения ЗС, 
уравнений движения и непрерывности пучка. Задавая закон измене­
ния полей — еГг, систему дифференциальных уравнений преобразуют 
в дисперсионное уравнение (ДУ) относительно искомой фазовой по­
стоянной Г. Корни ДУ  отыскиваются численными методами, а коэффи­
циент усиления (КУ) рассчитывается по полям трех парциальных волн.

Анализ нерегулярных Л Б В , т. е. систем, в которых ЗС или пучок 
изменяют свои параметры вдоль направления распространения, также
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можно провести в самосогласованной постановке. При этом получит­
ся система дифференциальных уравнений с переменными коэффициен­
тами, от которой можно перейти к Д У  путем введения интегрального 
представления для зависящей от координаты фазы [1J. Однако при 
усложнении ЗС в результате использования связанных ЗС или введе­
ния диэлектриков, экранов и т. д. возникают дополнительные трудно­
сти при отыскании корней Д У  и их физической интерпретации [21.

Предлагается для нерегулярных Л БВ  провести решение задачи 
без перехода к Д У  путем численного интегрирования дифференциаль­
ных уравнений с определенными заранее «холодными» характеристи­
ками ЗС и коэффициентом депрессии для пучка.

В качестве примера проанализируем взаимодействие радиально 
расходящегося пучка с полем связанных логарифмических спиралей 
на слое диэлектрика с экраном. Используем следующую модель. 
В плоскости 2 =  0 цилиндрической системы координат г, ф, г располо­
жена спираль с углом намотки фх. Н а расстоянии г =  — а — вторая 
спираль с углом намотки ф 2, под ней — слой диэлектрика толщиной 
(с — а) с е >  1, на расстоянии z — — с — металлический экран. Н а­
чальные радиусы спиралей — г0. Между спиралями симметричной

плоскости г = — расположен дисковый электронный пучок толщи­

ной 26 <  а.
Задача решается в линейном приближении, пучок жестко сфокуси­

рован, электроны имеют одно направление скорости v0~  Vor , движение 
пучка дрейфовое, спирали аппроксимируются анизотропно проводя­
щими плоскостями, поля, спиралей , в пучке симметричны по азимуту. 
В приближении одной волны система описывается дифференциальными 
уравнениями [1]:

Здесь Е, V, I  — переменные составляющие поля, потенциала и 
тока пучка; /Со» Уо — Ро +  *а  — сопротивление связи при г ~  г„ и фа­
зовое число, равное при отсутствии потерь а  — 0, — характерис­

тики «холодной» системы на заданной частоте /; =  — , / 0, К0, р 2
уо

— постоянная распространения, ток, ускоряющее напряжение и коэф­
фициент депрессии пучка, со =  2л/, /  =  V  — 1, Н — 26.

«Холодные» характеристики двух спиралей с диэлектриком и экраном 
исследованы в работе [3], где на основе численного анализа показа­
но следующее, Д ля спиралей с Ф'1 =  Ф'2, диэлектриком и экраном 
и Для =  — Чг2 с диэлектриком и без него существуют две волны 
сфззи: «медленная» и «быстрая». В случае ЗД =  Ф"3 сопротивление
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связи «быстрой» волны Rf:B соизмерно s сопротивлением связи «мед­
ленной» волны R£s . Д л я  спиралей с противоположной намоткой 

sst — 4f2) R ^B значительно больше R ^B> и в некотором диапазоне 
частот Щ в больше сопротивления связи одинарной спирали R f .  Д ля 
случая — Чт3 без диалектрика и экрана в системе существует 
одна волна, сопротивление связи которой R £ f  меньше, чем R®в [4] - 

Расчет коэффициента депрессии для дискового пучка толщиной 
2b проведем по методике работы 15], справедливой для случая 2b <  а. 
Сначала получим дисперсионное уравнение, для чего решим совмест­
ную систему уравнений Максвелла, уравнений движения, непрерыв­
ности и полного тока пучка. Особенность задачи — зависимость от 
координат постоянной составляющей плотности заряда р0 (О =
=  — 3, где о0-— значение плотности заряда в начале области взаимо-Г
действия г — г0. При временной зависимости е’т  для радиально рас­
ходящегося пучка переменные составляющие полей, скоростей о, 
плотностей заряда р и тока / представим в виде

Е 2 =  Его (Z) H f  (уг), Е г  -  Его (г) H f  ( у г), Я ф =  Я ф9 (z) H f  ( у т ) ;  

v  =  v (г) H f  (уг), Р =  р (z) H f  (уг), ] =  / (z) H f  (уг).
Здесь H f ( y r ) — функции Ханкеля второго рода нулевого и пер­

вого порядков (г =  0,1). Такое задание переменных величин дает 
возможность при yr >  1 разделить переменные в уравнениях Макс­
велла и получить решения в аналитическом виде. Так для £-волны 
в области пучка (первая область) компоненты Е'г0, Е\о выразятся 
через ЯфО, а для ЯфО получится уравнение

^  +  б2 Я ^ = = 0 , (3)
где

б2 =  х2А, х 2 =  у2 — k 2, А =  т—— ----- 1, (4)(ю— yv0)r
, _ (Й О)

Т , V — — волновые числа в свободном пространстве и пучке;

£>2j =  4л ~  р0 — квадрат плазменной частоты при г — г0.
В (3) и далее опускается аргумент г у компонент полей.
Из (3) следуют два частных решения для H f :

H f  — A  sin  8г - f  В  cos б г

(А, В  — произвольные постоянные).
Одному частотному решению соответствуют четные функции г 

поперечных компонент ПОЛЯ H f  И Е'гО, другому— нечетные. Назо­
вем первые «четными» волнами, вторые — «нечетными». Д ля четных 
волн поля представим как

H f  — В  cos 8г, Его =  — ^  В cos 62, E f  =  ^  В sin 62, (5)
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ДЛя нечетных

Н’ф =  A  sin 6z, Е'го — — A sin 62, E'r0 =  — t  A cos 62. (6)

В области вне пучка (вторая область) р0 (г) — 0, б2 =  — и2 и ура­
внение для Яфо примет вид

5 ° - ~ х2Я'!о =  0,

а поля запишутся следующим образом:

Н'ф =  С е-« , Д *  =  -  5  С е-« , ЕГо =  -  §  С е-« . (7)

Приравнивая тангенциальные составляющие полей (5) — (7) при 
z — Ь, имеем дисперсионные уравнения: для четных волн ,%b ctg ЬпЬ — 
=± — xb (8), для нечетных волн 8nb tg ЬпЬ =  у,Ь (9). Д ля  медлен­

ных волн (у. fa  у) и слабых пучков (у0 ä j  k0 — — j х  ta  — == т [5[, При
I v0/ vo

этом для заданных тпЬ из уравнений (8) и (9) легко определить ЬпЬ, 
Тогда согласно (4) выражение для постоянной распространения волн

.____  q2 г
в пучке получим в виде Уп — k0 — Vpt-cA, где О2 =  —— — вол-

°0
новое число волны в безграничном радиальном пучке с плазменной 
частотой Qh при г — г0; р 2 — коэффициент депрессий, определяемый 
выражением

п2 = _______   лги
Р (Тnb)* +  ( W  , К }

Из (10) видно, что выражение для р 2 не отличается от полученного 
в работе [5], но значение его определяется дисперсионным уравнени­
ем. В случае дискового пучка находим два Д У  — для четных и не­
четных волн. Можно установить соответствие между четными, нечет­
ными волнами пучка и «медленными», «быстрыми» волнами «холод­
ной» ЗС. Д ля синфазно возбужденных спиралей с Ч \  =  Ч^ радиаль­
ные составляющие электрического поля от двух спиралей в плос- 

акости 2 =  — — имеют противоположные ^направления, чему соответ­

ствует уменьшение сопротивления связи R++ по сравнению с 
одинарной спирали. Поперечные составляющие полей ЗС описывают­
ся четными функциями 2, и для расчета р 2 следует использовать 
Д У  для четных волн дискового пучка. В случае =  — Чг2 для
«быстрых» волн радиальные составляющие полей при 2 =  — — име­
ют одинаковые направления, что объясняет рост по сравнению 
с а поперечные составляющие описываются нечетными функци­
ями z. Таким образом, рассчитывая р2 в случае «быстрых» волн ЗС , 
надо брать Д У  для нечетных волн дискового пучка.
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Н а рис. 1 представлены результаты расчета р 2 по формуле (10) 
с  учетом (8), (9) для четной (кривая 2) и нечетной (кривая 1) волн.

Численное интегрирование системы (1) проводилось на фиксиро­
ванных частотах методом Рунге — Кутта с условиями на входе £ Вх — 
=  1, Квх =  /вх  =  0. Значения у^.м и брались из работы [3],
а коэффициент депрессии — из рис. 1.
Коэффициент усиления вычислялся 
по формуле

-'дВ 20 и Ег (П 
Етвх ( 11)

Рис. 1

Вначале был проведен расчет О 
для параметров лампы, описанной 
в работе [6]: ф1= ф 2=  76, а — 1,6 мм,
Ь — 1 мм, 7 =  15 мА. На рис. 2, а 
приведены зависимости О (г) для раз­
личных ускоряющих напряжений 
пучка на частоте 439 МГГц. Кривые 
1, 2, 3, 4, 5 — для II0 — 20, 30, 40,
60, 70 В соответственно. Получены зависимости в  (О'0) (рис. 2, б). 
Кривая 1 представляет собой пересчет кривых рис. 2, а при 
г - -  6 см, 2  — отражает экспериментальные данные 161, 3 — резуль­
таты расчета б  полевым методом [2]. Расчеты и эксперимент согласу­
ются.

Рис. 2

Затем рассчитывались б  спиралей с одинаковыми и противополож­
ными намотками без диэлектрической подложки и при наличии экра­
нированного слоя диэлектрика толщиной 1,6 мм для /  — 20 мА и с ос­
тальными параметрами, приведенными для кривых рис. 2. На рис. За, 
б  показаны зависимости в  (6/0) для ф ]=  ф2 ПРИ г =  6 см и разных ча­
стотах, на рис. Зе , а — д л я ф ^  —-ф2. Кривые 1 ,2 ,3 ,  4, 5 соответствен­
но для частот 200, 400, 600, 800 и 1100 МГГц для спиралей без диэлек-
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трика (рис. 3, а, б) и с диэлектриком (рис. 3, б, г). Цифры с одним 
штрихом — для «быстрых»; с двумя — для «медленных» волн.

Из рис, 3 ,а следует, что для спиралей в % =  ф 2 в определенном ди­
апазоне частот наблюдается слабое изменение б  с изменением частоты. 
При введении диэлектрика с экраном области усиления возникающих 
двух волн связи смещаются в сторону низких напряжений, а их ам­
плитуды оказываются соизмеримыми и большими, чем при отсутствии 
диэлектрика. Из рис. 3, в, г видно, что для спиралей с противополож­
ными намотками области усиления «медленных» и «быстрых» волн ока­
зываются или разнесенными по напряжению или сильно отличающи­

мися по амплитудам. При этом усиление на «быстрой» волне для ф, =  
=  —ф2 оказывается большим, чем в случае % =  ф 2, Введение слоя 
диэлектрика приводит к сужению интервала усиления по напряжению 
и увеличению б  у «быстрой» волны при сохранении большого отноше­
ния усилений для «быстрых» и «медленных» волн, т. е.в широком диапа­
зоне частот даже при наличии диэлектрика б Б>  6 м . Отметим, что 
в случае ф 2 в результате введения диэлектрика (нарушения сим­
метрии системы) возникают биения двух волн, чего нет при использо­
вании спиралей с фх— —ф2.

Таким образом, расчет коэффициента усиления нерегулярных Л БВ  
путем численного анализа исходных дифференциальных уравнений 
привел к правильным физическим результатам. Показаны слабая ча­
стотная зависимость коэффициента усиления для случая симметрич­
ной системы (ф ]=  ф 2) и возникновение волн биений при нарушении
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симметрии. Применение спиралей с противоположными намотками 
позволяет выделить «быструю» волну без мешающей «медленной» 
даже при наличии диэлектрика и получить коэффициент усиления 
больший, чем в елучае гЦ— ф2 без диэлектрика.
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Г. А. ГРОМОВ

ВЛИЯНИЕ ЕСТЕСТВЕННЫХ ФЛЮКТУАЦИЙ НА СИНХРОННЫЕ 
РЕЖИМЫ КОЛЕБАНИЙ РЕЗОНАНСНЫХ ПРИБОРОВ 

С РАСПРЕДЕЛЕННЫМ ВЗАИМОДЕЙСТВИЕМ

Под синхронными режимами колебаний понимают возбуждени 
в динамической системе колебаний, частота которых совпадает с ча­
стотой внешнего регулярного сигнала. Применительно к резонансным 
приборам с распределенным взаимодействием (ГДИ, оротрон, резо­
нансная ЛОВ и др.) условия существования и характеристики таких 
режимов исследовались в работах 11—3] для случаев усиления и син­
хронизации колебаний без учета влияния естественных флюктуаций. 
Основными источниками естественных флюктуаций в рассматриваемых 
приборах являются дробовый и тепловой шумы электронного пучка, 
их спектральные плотности будем считать заданными на входе пучка 
в пространство взаимодействия. Цель работы — анализ закономер­
ностей изменения спектра выходных колебаний при переходе от режима 
усиления в режим синхронизации генератора внешним гармониче­
ским сигналом и определение условий существования синхронных 
колебаний при наличии шумов Электронного пучка. В качестве объ­
екта исследования рассматривается однорезонаторный прибор,в ко­
тором внешний сигнал поступает непосредственно в область простран­
ства взаимодействия [2; 3]. Основные предположения относительно 
свойств электродинамической системы и электронного пучка совпадают 
с принятыми в работе 13],
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Для определения амплитуды F и фазы у  возбуждаемых колеба­
ний воспользуемся совместной системой уравнений возбуждения ре­
зонатора и уравнения движения частиц пучка [31. С учетом первых 
нелинейных членов по амплитуде поля эта система может быть пред­
ставлена уравнениями

%  =  F [б Ф Д , (ф .) -  1] -  — A cos у - 1 1 щ (D0% +  ОіЛі);

(1)
F %  =  F [yr -G (D 0Y 2 (Ф.)1 +  Y , +  Л sin у — |  Re (D ^ 0 +  D ^ ) ;

где
1

Р *  =  |б"7(Б)ехр(ІФ,£)<*Е; tn =  0,1;

% (0 =  El (0  exP (JCP)‘* 'Hi W =  (0  exp (гЧр) — усредненные за период
источники флюктуаций. gj (t), g2 (/) — случайные функции, опреде­
ляющие начальные флюктуации фазы влета и скорости частиц на 
входе в пространство взаимодействия [3]. Определение функций ¥ 3 
(Ф5) и + 4 (Ф.0 дано в работе [1,4. II]; остальные обозначения в (I) 
соответствуют обозначениям работы [3].

В зависимости от величины а 0=  д Ф (),Р1(Ф5) — 1 == / 0/ / пуск — 1 
система уравнений (1) описывает режим усиления (ао< 0 )  или син­
хронизации колебаний (а 0>  0) в резонансных приборах с распределен­
ным взаимодействием. Определим флюктуационные характеристики 
колебаний в резонаторе в предположении, что шум электронного пуч­
ка приводит к малым отклонениям амплитуды и фазы колебаний от их 

значений в синхронном режиме колебаний для | г =  ga =  0. Ограниче­
ния, которые должны накладываться при этом на мощность шумов 
и уровень внешнего сигнала, будут установлены ниже. Указанное 
предположение позволяет искать решение уравнений (1) в следующем 
виде:

F =  F0 { 1 +~F(t)]; у  =  уо +  7 (0 . (2)

где F 0, Yo— значения амплитуды и фазы поля для регулярной задачи; 
F, у —  малые слагаемые. Подстановка выражений (2) в систему (1) 
позволяет легко определить уравнения для флюктуационных компо­
нент амплитуды F  и фазы у. Дальнейшее исследование этих уравнений 
можно проводить стандартными методами [4]. В результате приходим 
к  следующим выражениям для спектральных плотностей флюктуаций 
•амплитуды и фазы и их взаимной спектральной плотности:

с    drB [(«д -j- At)2 -j- (б  ̂-j- Aa)2 -)- QZ| ^
*FF /VZ (Q) "  ’

„  W + V f g ) , ,

vv F2„Z(Q) ’
-  ^iAi +
F \ Z  (Q)

F \Z (Q )

s F = drB A2tXi ~  і̂Ді ± i £  (2^ і~ д 2)і
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Здесь
В  =  (G2/8) [St I D0 1 2//2 +  5„Ф21 Dt | 21 в*];

Z (Q) =  [at  («! +  Ax) +  в, (6, -  A^) -  ß 2] +  ß 2 (2ax +  Ах)2;
a ,  =  a 0 -  3F*p%GVt i Ax =  2F§H^G7a; dr =  a r/2Q;

Ö1 =  Ö0 +  Аа -  2 ^ ф з С ¥ 4; б0 =  6, - С Ф Д 2,

(ß  — безразмерная частота, нормированная на (or/2Q), где ш2 и Q — 
собственная частота и добротность колебательной системы; St и Sv — 
спектральные плотности флюктуаций тока и скорости частиц пучка 
на входе в пространство взаимодействия. Входящая в выражения
(3) амплитуда F0 находится из решения уравнения

‘ Fl [(a0 -  +  (б0 +  =  -42. (4)

Согласно полученным соотношениям для спектральных плотностей (3), 
спектр колебания в резонаторе состоит из монохроматической линии 
на частоте внешнего сигнала (ß  =  0) с амплитудой F 0 и расположен­
ного около нее несимметричного пьедестала, описываемого выра­
жением
W n (Q) =  drB  [2ß2 +  a 2 +  б2 +  (щ  +  Ах)2 +  (бх -  А3)2 +  2ß  (261- А г)]/

/Z (ß ) .  (5)

Отметим, что несимметрия пьедестала относительно Q — 0 обусловлена 
не только нелинейными эффектами, но тем, что максимальная мощность 
шумов достигается не на частоте внешнего сигнала, а вблизи собствен­
ной частоты «горячего» резонатора. Действительно, в линейном режиме 
усиления колебаний (F2<C  1) формула (5) может быть записана как 

W  (О) =  2drB/[(Q -  б0)2 +  а 2], (6)

где соотношение Q == б0 оопределяет собственную частоту «горячего5 
резонатора. При этом характерная ширина спектра шумов определяет 
ся его полосой пропускания Аш =  ©г (1 — / 0/ / пуск) / Q- В линейном 
режиме спектральные плотности флюктуаций амплитуды и фазы оди­
наковы:

S ff =  S YV == (B/2FD { №  +  б0)2 +  a 2]-1 +  [ ( Q -  б0)2 +  а 2]"1},

и, следовательно, они дают одинаковый вклад в мощность шумов на 
выходе прибора.

Рассмотрим теперь влияние нелинейных эффектов на возбуждение 
шумовых колебаний в резонаторе с распределенным взаимодействием. 
На рисунке приведены результаты расчетов дисперсий флюктуаций 
амплитуды D f  (кривая 1), фазы Dv (кривая 2) и выходного колебания 
Dw (кривая 3), нормированных на величину В, в зависимости от тока 
пучка при Ф8 =  —л; ö0=  0; Л 2=  10~4 для однородного распределения 
амплитуды колебания в резонаторе f ( |)  =  1. Штриховой линией на 
рисунке обозначена зависимость LV — Bdrl2 (1 — / п/ / пуск), следу­
ющая из результатов анализа в линейном приближении, а штрих- 
пунктирной линией — зависимость амплитуды регулярных колебаний
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»  резонаторе от / 07/пУск* Нелинейные эффекты начинают заметно 
н азы ваться на дисперсии при значениях силы тока пучка, близких 
к пусковому значению. Они приводят к заметному уменьшению шумов 
ж  сравнению с линейным режимом взаимодействия пучка с полем 
при / 0< / Пуок и перераспределению относительно вклада флюктуаций 
амплитуды и фазы в мощность шумов выходного колебания. В режиме 
автоколебаний ( / 07/пуек >  1) определяющую роль играют фазовые 
флюктуации, что характерно для целого ряда других электронных 
приборов СВЧ [4]. Следует такж е отметить, что в общем случае зна­
чения силы тока пучка, при которых достигаются максимальные зна­
чения D ft  Dv, и амплитуды регулярных колебаний F 0 в резонаторе не

совпадают. Это различие за­
метно возрастает при увели­
чении уровня внешнего сиг­
нала, что позволяет путем 
соответствующего выбора ра­
бочего тока пучка и величины 
Р 8Х заметно уменьшить мощ­
ность шумов генератора. 

Приведенные решения ис­
ходной системы уравнений 
(1) были найдены в предпо­
ложении о малости отклоне­
ний значений фазы и ампли­
туды колебаний от соответст­
вующих значений для регу­
лярной задачи. Первое из 
этих требований является 
наиболее жестким [4], и из 
анализа условий его выпол­
нения можно определить ми­

нимальные значения уровня внешнего сигнала, при которых воз­
буждаются синхронные колебания в системе, и соответственно. найти 
область применимости приведенных выше соотношений. Рассмотрим 
решение этой задачи для случая /  >  / пуок, когда можно считать, 
что условие малости относительных флюктуаций амплитуды поля со­
храняется и при уровнях внешнего регулярного сигнала меньших 
и сравнимых с мощностью шумов в пространстве взаимодействия. 
Это позволяет во втором уравнении системы (1) считать амплитуду F 
равной амплитуде детерминированных колебаний F 0 и для опреде­
ления функции распределения вероятности фазы е> (у) можно вос­
пользоваться аппаратом уравнений Фоккера — Планка [51. В данном 
случае уравнение для определения © (у) в стационарном режиме 
колебаний сводится к известному виду [5]

; :, — 3? — Dc sin у) ©(у)] =  0. (7)

ноэффидиенты D, Dc зависят от параметров рассматриваемой



колебательной системы и пучка и задаются соотношениями

Воспользовавшись результатами анализа этого уравнения, проведен­
ного В работах [4; 5], можно утверждать, что в центре полосы синхро­
низации генератора (И — 0) дисперсия флюктуаций фазы является 
малой, если величина Пс>  1. Отсюда находим оценку для минималь­
ной мощности синхронизирующего сигнала

^ м И„ > С 2Я д а 2/ 16Р ген, (8)

где Рген — мощность выходных регулярных колебаний генератора, 
Р0 — мощность пучка. При выводе соотношения (8) использована 
связь Р 20 =  вЯген/Ро Г1] • Конкретизируем выражение (8) для прибо­
ров с открытыми колебательными системами с гауссовым распреде­
лением поля [3]. Вычисляя коэффициенты £)0, 0 1г входящие в вы­
ражения для В,  находим

п (в 12)« РШ (8{ ,

Рвх.мин> 16 -р—  ^/2 +  1 ^  е Ф*т • (9)

Отметим существенную зависимость минимальной мощности синхро­
низирующего сигнала от параметра эффективности взаимодействия 
пучка е полем в  и ее уменьшение с уменьшением полосы пропускания 
резонатора йг. При анализе зависимости Ршмш от параметра про­
странственного рассинхронизма Ф, необходимо учитывать, что макси­
мальная мощность генерации достигается при вполне определенных 
значениях Ф 8 [2]. Конкретные расчеты, проведенные для параметров, 
типичных для генераторов дифракционного излучения, дают следу­
ющую оценку: Явх.шш> Ю"18, т. е. на практике естественные флюк­
туации пучка в таких приборах не накладывают существенных огра­
ничений на уровень синхронизирующего сигнала.

Список литературы: 1. Ваврив Д . М ., Третьяков О. Д., Теория резонансных уси­
лителей с длительным взаимодействием / /  Изв. вузов. Радиофизика. Ч. I. 1984. 
Т. 27. № 2. С. 238—249; Ч. II. 1985. Т. 28. № 1. С. 107— 116. 2. Ваврив Д. М. Об 
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ствием и предварительной модуляцией пучка / /  Радиотехника и электрон. 
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О СТАТИСТИЧЕСКИХ СВОЙСТВАХ ХАОТИЧЕСКИХ КОЛЕБАНИЙ 
В МНОГОМОДОВЫХ СИСТЕМАХ

, Возникновение случайных колебаний в радиофизических системах 
возможно не только в результате проявления естественных флюкту­
аций, но может быть также следствием нелинейных свойств детермини­
рованных систем. Установлено, что способностью генерировать хаоти­
ческие колебания обладает широкий класс нелинейных радиофизиче­
ских объектов [1; 2]. Большинством своих свойств хаотические колеба­
ния не отличаются от истинно случайных: их корреляционные фун­
кции убывают экспоненциально, спектры мощности непрерывны и т. д. 
В то ж е время существует ряд свойств, которые разграничивают эти 
классы случайных процессов, например размерность инвариантных 
множеств в фазовых пространствах, являющихся образами таких про­
цессов. В этой связи представляется важным провести сопоставление 
хаотических колебаний и классических моделей случайных процес­
сов по их статистическим характеристикам. Наиболее подробно с этой 
точки зрения изучены одномерные отображения, для которых в ряде 
случаев удается провести достаточно полное аналитическое исследова­
ние 12; 3]. Вероятностные свойства хаотических колебаний, возника­
ющих в реальных радиофизических системах, практически не изучены.

Приведены результаты исследований статистических характери­
стик стохастических колебаний, возникающих в одной из типичных 
моделей динамики поля в многомодовых радиофизических системах.

Рассмотрим совокупность двух нерезонансно взаимодействующих 
мод, одна из которых является пассивной (затухает в линейном при­
ближении), а другая — активной (нарастает в линейном приближении). 
Относительно собственных частот мод юр, предположим, что они не 
находятся в сильном рациональном отношении и, следовательно, ре­
зонансное взаимодействие между ними отсутствует. Тогда при возбу­
ждении данной системы мод внешним гармоническим источником с ча­
стотой ю0, близкой к частоте сор пассивной моды, динамика колебаний 
в приближении кубической нелинейности описывается следующей си­
стемой укороченных уравнений:

% —  Ъ Р г —  М *2)Р  +  Я s i n n  (1)

Р ^  =  (— А +  Рр2 +  х а 2) р +  R  cos <р;

•57 =  (а  а — уаа2 — Цар2) а.

Здесь р, а — амплитуды пассивной и активной мод; ф — фаза ко­
лебаний пассивной моды; т — медленное время; а р <  0, а а>  0 — пара­
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метры, определяющие устойчивость мод в линейном приближении; 
параметры ур, уа характеризуют зависимость диссипации энергии 
системы от амплитуд мод; рс, р0 — параметры диссипативной, а х  — 
реактивной связи мод; (3 — параметр неизохронности колебаний пас­
сивной моды; I? — нормированная амплитуда внешнего сигнала; 
А — нормированная расстройка между частотами ю0 и ю0. Системы 
типа (1) широко применяются для анализа межмодовых взаимодек-

Рис. 1

ствий в электронике СВЧ [4]. Возможность существования хаотиче­
ских колебаний в моделях с нерезонансным взаимодействием впервые 
была показана в работе [5].

Система уравнений (1) характеризуется довольно большим числом 
параметров. Ясно, что провести полное ее исследование при всех 
возможных комбинациях значений параметров невозможно. Поэтому 
ограничимся анализом зависимости свойств хаотических колебаний от 
параметра частотной расстройки А, зафиксировав остальные таким 
образом:^ а р — — 1; аа =* 1; у„ =  уа — =  цй == 0,1; р =  х =  3;
Л? =  6. Существование хаотических колебаний в системе (1) показано 
на рис, 1, а, где приведена рассчитанная численно по стандартной мето­
дике [1; 2] зависимость максимального характеристического показателя 
Ляпунова к  от Д. Она указывает на наличие странного аттрактора в не­
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которых интервалах изменения А» в которых величина X положи­
тельна.

Определение статистических свойств возбуждаемых хаотических 
колебаний предполагает проведение статистического усреднения ве­
личин, характеризующих такие колебания, по ансамблю. В данном 
случае ансамбль реализаций случайного процесса представляет собой 
решения уравнений (1), отличающиеся начальными значениями ве­
личин р, ср, а. Отметим, что локальная неустойчивость движения на 
странном аттракторе приводит к тому, что распределение фазовых 
траекторий на нем с течением времени стремится к инвариантному. 
Это свойство исключает зависимость статистических характеристик 
аттрактора от начального состояния ансамбля, что подтверждается 
результатами подробных численных экспериментов. Однако при про­
ведении расчетов необходимо учитывать, что выбор начального рас­
пределения реализаций оказывает существенное влияние на длитель­
ность переходных процессов, а следовательно, и на время расчета 
статистических характеристик на ЭВМ. В частности, выбор началь­
ных условий в некоторой малой окрестности странного аттрактора* 
которые были получены путем возмущения одной фазовой траектории, 
позволял в несколько раз сократить время расчета статистических 
средних по сравнению с другими способами выбора начальных ус­
ловий.

Основной вопрос, от которого зависят как методика определения 
статистических характеристик, так и интерпретация полученных 
результатов,— вопрос о стационарности хаотических колебаний. По­
скольку уравнения (1) автономны и, следовательно, инвариантны отно­
сительно произвольного сдвига по времени, можно предположить, 
что конечномерные распределения порождаемых ими хаотических 
процессов не зависят от времени. Однако нельзя заранее исключить 
возможность нестационарности таких процессов, которая может быть 
вызвана, например, «пульсациями» во времени странного аттрактора 
в силу динамических свойств системы (1). Д ля выяснения этого вопро­
са были проведены численные исследования, на характерных резуль­
татах которых мы и остановимся.

Стационарность процесса в широком смысле по определению озна­
чает независимость его математического ожидания от времени и инва­
риантность его корреляционной функции относительно произвольного 
временного сдвига. Д ля установления характера такой зависимости 
применительно к системе (1) проводился расчет средних по ансамблю 
значений р, ф, а, а также их дисперсий и законов распределения плот­
ностей вероятности. Строились зависимости амплитуды Р и фазы Ф 
математического ожидания случайного процесса ре1'® от времени 
в точке А — 35,2, соответствующей режиму хаотических колебаний 
при размерах ансамблей от 200 до 3200 реализаций на отрезке безраз­
мерного времени 60 «й тг <  105. В полученных зависимостях не про­
является выраженной периодичности но Времени. Кроме того, а уве­
личением размера ансамбля N  значение среднего квадратичного от­
клонения е величин Р и Ф от их постоянных составляющих на рассмат­
риваемом интервале времени изменяется пропорционально где
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а  . Например* значение среднего квадратичного отклонения &

величины Р  (т) для N  =  200 равно 0,045, при N  — 800 — в — 0,018, 
а при N  =  3200 величина е уменьшается до о '  10"2, что соответствует 
примерно 0,8 % от постоянной составляющей амплитуды Р. В соот­
ветствии е общими положениями математической статистики это 
дает основание считать, что имеющиеся флюктуации величины Р  во 
времени обусловлены исключительно эффектом конечности ансамбля 
реализаций, что неизбежно в численных расчетах. Аналогичные зако­
номерности изменения во времени в зависимости от N  имеют место'

Рис. 2

и для других усредненных по ансамблю величин. Тем самым можно 
утверждать, что стохастические колебания, соответствующие стран­
ному аттрактору системы (1), стационарны.

Совпадение с точностью до 1 % средних по ансамблю величин со 
средними по времени, вычисленными по отдельным реализациям, сви­
детельствует об эргодичности хаотических колебаний. Это позволяет 
рассчитывать статистические характеристики процесса путем анализа- 
только одной реализации. Н а рис. 1, б,_в показаны зависимости от Д 
средних значений амплитуд обеих мод р и а, а также их дисперсий. 
Эти величины рассчитывались усреднением по интервалу времени т, 
равному 2500, при котором погрешность вычисления не превышает
1—2 %. Этот интервал на два порядка больше характерного времени, 
в течение которого фазовая траектория отслеживает крупномасштаб­
ную структуру странного аттрактора (Гхар ^  25).
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И з приведенных на рис. 1 , б , в  зависимостей следует наличие опре­
деленной корреляции между моментами 1-го и 2-го порядков и пока­
зателем Ляпунова. Отметим, что в областях значений параметра ча­
стотной расстройки Д, соответствующих хаотическому поведению 
решений системы (1), дисперсия этих процессов меньше, чем в «окнах 
пооядка».

Плотности распределения вероятностей амплитуд пассивной моды 
(сплошные линии), активной моды (штриховые линии) и фазы <р (то­

чечные линии) представлены на рис. 2 для ряда характерных значе­
ний Д, соответствующих хаотическим (Д =* 35,13; 35,2) и регулярным 
(Д  =  35,14; 35,16) колебаниям. Распределение амплитуды пассивной 
моды в областях порядка имеет вид суперпозиции ^-распределений 
с параметрами 0 <  а ,  р <  1. В области хаоса провалы р-распределе- 
ний заполняются, и кривую плотности распределения вероятности 
можно аппроксимировать гамма-распределением, хотя такая аппрок­
симация является грубой и отвергается критериями согласия даже при 
малых уровнях значимости.

Таким образом, проведённые исследования показали, чуо возни­
кающие в системе (1) стохастические колебания стационарны и, следо­
вательно, для их анализа можно использовать хорошо разработанный 
математический аппарат теории стационарных случайных процес­
сов. Вероятностные распределения хаотических колебаний описы­
ваются известными законами распределения вероятностей неудовле­
творительно. Их адекватное математическое отражение нуждается 
в изучении и разработке новых математических моделей случайных 
процессов.
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ПОЛИНОМИАЛЬНАЯ МОДЕЛЬ ДЛЯ МИНИМУМА 
ВЫСОКОЧАСТОТНОГО ПОЛЯ В ПРОСТРАНСТВЕ 

ВЗАИМОДЕЙСТВИЯ ЛОВО

Необходимое условие генерации в ЛОВО — обращение в нуль вы­
сокочастотного поля в некотором сечении пространства взаимодей­
ствия, удаленном от выхода. В том случае, когда высокочастотное 
поле с удалением от выхода достигает положительного минимума,
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ЛОВО может работать в усилительном режиме, если подать входной' 
сигнал в сечении пространства взаимодействия, соответствующем это­
му минимуму. Распределение амплитуды высокочастотного поля вдоль, 
пространства взаимодействия получается в результате численного ре­
шения системы нелинейных уравнений, соответствующих математиче­
ским моделям ЛОВО различной строгости Ц ; 2]. При этом высокоча­
стотное поле — сложная функция продольной координаты, рабочих 
параметров и граничных условий. Практический интерес имеет на­
хождение зависимости генерационного или усилительного режимов от 
рабочих параметров. В общем случае такая зависимость может трак­
товаться как функция отклика и представлять собой гиперповерх­
ность в п-мерном пространстве рабочих параметров и граничных усло­
вий, а мерность определяется числом варьируемых факторов, т. е. 
рабочих параметров и граничных условий.

В качестве первого приближения в описании искомой зависимости 
можно выбрать полиномиальную модель первого порядка:

У ~  £  а й .<=»0

где у  — функция отклика, равная амплитуде высокочастотного поля 
в первом положительном минимуме (усилительный режим) или равная 
нулю (генерационный режим); х(. — варьируемые факторы, кроме 
х 0— 1 , а { — эффект 1-го фактора, а а0— свободный член.

Д ля нахождения коэффициентов а( в записанном уравнении регрес­
сии необходимо выбрать варьируемые факторы модели и произвести 
расчет функции отклика в некоторых точках факторного эксперимен­
та. В качестве математической модели ЛОВО используем одномерную 
нелинейную модель [1; 3] со следующими рабочими параметрами и гра­
ничными условиями: параметр радиуса действия силы пространствен­
ного заряда В  — 1,0; параметр «холодных» потерь й — 0; интервалы 
варьирования параметров скорости, пространственного заряда и уси­
ления соответственно следующие: Ь =  1,5 — 2,0; @С =  0—0,25;
С =  0,05—0,1; на выходе безразмерная амплитуда высокочастотного 
поля варьируется А 0 =  0 ,5 — 1,0; ее производная по продольной ко-

' — 0; сдвиг фазы между «горячей» волной и вол-

, сШ (у)ная по продольной координате этого фазового сдвига - ^
Л

о р д и н а т е - ^ -

ной, движущейся с невозмущеиной скоростью пучка, 0 (0) =  0; производ-

=  — Ъ\Г=0
переменная скорость пучка V  (0, Ф0) — 0; дискретизация начальной 

фазы ф (0, Ф0,д =  Фс,/ =  ^ , где / =  0, 1, 2, . . .  т. Тогда варьиру­

емым фактором полиномиальной модели х г, х2, х 3, хА соответствуют 
следующие граничные условия и рабочие параметры математической 
модели ЛОВО — Ад, Ь, С}С, С. Переход от значений рабочих пара­
метров и граничного условия для амплитуды высокочастотного по­
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ля на выходе к xt  и обратно выполняется по соотношениям коди­
ровки и декодировки соответственно:

П. ь «акс *1МИИ

Л1 — П   П *
/мак® /мин

2

D -^/макс Д  ^/мин , „  ®/мак* ' *■ /мин. ^    +  X t  2--------- *

Здесь D£ — значение рабочего параметра или граничного условия.
G целью оценки чувствительности выходной зависимой переменной 

к вариации каждого фактора предпочтительно применять полный 
факторный эксперимент типа 2п, где п — число варьируемых на двух 
уровнях факторов. При этом граничные значения интервалов варьиро­
вания рабочих параметров соответствуют верхним (-{-1) и нижним (— 1) 
уровням факторов. Такой план будет содержать число экспериментов, 
равное 2", т. е. в нашем случае 16. Запишем матрицу планирования, 
задающую координаты точек, в которых выполняется машинный экспе­
римент для нахождения yk (k =  1 ,2 ,  . . .N ): (1), a, b , ab, с, ас, be, abc, 
d, ad, bd, abd, cd, acd, bed, abed. Здесь для обозначения верхних уровней 
•факторов х и  х 2, х 3, х4 используются буквы латинского алфавита а, Ъ, 
с, d, а (1) — обозначает опыт, в котором все факторы находятся на 
нижнем уровне [4].

Д ля сокращения числа машинных экспериментов, пренебрегая 
эффектами взаимодействия нескольких факторов, перейдем к плану 
дробного факторного эксперимента типа 24-1, являющегося полуреп- 
ликой полного факторного эксперимента 24. Поскольку при исполь­
зовании предпочтение отдается дробным факторным планам с наиболь­
шей разрешающей способностью, то выберем генерирующее соотно­
шение для построения плана 24”1 в виде х4=  х 1х 2х э с определяющим 
контрастом, характеризующим, с какими факторами смешана оценка 
некоторого данного фактора, 1 — х1х.1х-лх4 151. В результате получим 
матрицу планирования дробного факторного эксперимента с разре­
шающей способностью IV, т. е. 2iv , представленную в таблице.

План

*0
х г *3 х , УА УС Кодовое обозна ч ение

+ . _ 0,08 0,88 ( і)
+ + + — — 0,23 0,80 ab
+ + — + — 0,46 1,22 ас-- + + — 0.16 1,02 Ьс
+ + — — + 0,63 0.54 асі
+ --- + — + 0,09 0,68 bd
+ -- — + + 0,09 0,88 cd

+ + + + 0,34 1.12 a bed
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Знаком «+» и «— » обозначены верхний и нижний уровни варьиру­
емых факторов. В столбце уА представлены данные расчета амплитуды 
высокочастотного поля в сечениях первых минимумов распределения- 
поля вдоль пространства взаимодействия ЛОВО, полученные для зна­
чений рабочих параметров и граничного условия согласно точкам 
плана дробного факторного' эксперимента типа В столбце у ь
приведены отстояния указанных выше минимумов от выхода ЛОВО 
в нормированных единицах длины 2пСЫ, где С — параметр усиления; 
N  — отношение продольной координаты к длине замедленной волны. 
Общее число точек плана 2,“1 вдвое меньше, чем для плана полного 
факторного эксперимента (М  — 8).

Расчет коэффициентов полиномиальной модели выполняется по- 
формуле

м

& =  м  £  х 11У1ш
I

Тогда полиномиальные модели для минимума поля уА и отстояние ми­
нимума поля от выхода ЛОВО у, запишутся в виде

у А =  0,261 +  0,155л:! — 0,055лга +  0,002лг3 +  0,027л:4; 
у ь =  0,892 +  0,027^! +  0,012л:а +  0,016х3 — 0,087л;4.

Об адекватности представления результатов полиномиальной моделью  
можно судить на основании / ’-критерия 15]. Д ля  этого вычисляют 
/-отношение:

и проверяют гипотезу об адекватности модели путем сопоставления 
расчетного значения /  со значением ^кр> найденным из таблиц, 95% -го 
/ ’-распределения Фишера при заданных степенях свободы ф4 и М  — 1. 
Здесь

м
52 I  (У/-У/)2 

5^ =  - /  =а ^  — остаточная дисперсия;
м

4  =  Т7~ \  У < СУ і ~  уУ  — дисперсия, характеризующая 
;== і ошибку эксперимента;

фг=  м  — (п +  1) — число степеней свободы эксперимента; п  +  1 —- 
число оцениваемых коэффициентов полинома; М  — 1 — число степ е­
ней свободы при определении дисперсии в*-, у ! — результат /-го м а ­
шинного эксперимента; г// — значение, рассчитанное по полиномиаль­
ной модели для /-й точки плана; у  — выбранное среднее по всем р е ­
зультатам машинного эксперимента.
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Если Е кр >  Е, модель считается адекватной, а при Е  >  Екр гипо­
теза об адекватности отклоняется. В нашем случае при степенях свободы 
<рг =  3 и М — 1 — 7 Екр =  4,35 и превосходит расчетные значения 
Е-отношений для обеих моделей у А и у, , равные 0,53 и 0,4 соответ­
ственно,— модели адекватны.

Кроме того, может быть выполнена проверка значимости коэффи­
циентов модели. Коэффициент сц считается значимо отличающимся 
от нуля, если | а{ | >  ^рй , где /кр — критическое значение распределе­
ния Стьюдента для заданного уровня значимости а  и фх степеней 
свободы (если оценка !н имеет Фх степеней свободы). Оценки $  дис­
персий о? величин а,- получают по формуле в2 =  Сцвр, где С и — 1-й 
элемент главной диагонали дисперсионной матрицы С =  ( Л ) -1, х  — 
матрица планирования (таблица).

Проверка значимости коэффициентов при 1 — а  — 0,9, Фх — 3 
показывает, что коэффициенты й2, а 3 и а4 модели у д и аг, а2, а4 
модели у ь незначимы и, следовательно, могут быть исключены из 
•модели, так как для обеих моделей равна примерно 0,12.

Окончательно получаем уА — 0,261 +  0 ,155хх; уь — 0,292 +  0,167х3. 
Разумеется, что представление сложного характера гиперповерхности 
-отклика с овражными ситуациями полиномом первого порядка не может 
•быть точным. Его следует рассматривать как первое приближение, 
позволяющее сократить затраты для поиска экстремумов, в окрестно­
сти которых значительно точнее функцию отклика опишут полиномы 
более высокого порядка, например второго или третьего. Кроме того, 
не формализован выбор интервалов варьирования параметров матема­
тической модели и, следовательно, остается разумная свобода в их 
выборе. Тем не менее сравнение результатов машинного эксперимен­
та, полученных в работе [3], с расчетными значениями по приведен­
ным моделям показывает их удовлетворительное соответствие.

Как легко видеть из полиномиальных моделей, в заданных интер­
валах варьирования рабочих параметров Ь, (?С, С и граничного усло­
вия А о на амплитуду высокочастотного поля в минимуме его распреде­
ления вдоль пространства взаимодействия ЛОВО наибольшее влияние 
оказывает выбор Л 0, а на отстояние минимума от выхода — параметр 
пространственного заряда @С.
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УДК 517.9:535

И. А. ВЯЗЬМ ИТИНОВ, С. С. ВЯЗЬМ ИТИНОВА,
В. А. РЕЗУНЕНКО, канд. физ.-мат. наук

ЭЛЕКТРОСТАТИЧЕСКИЙ ПОТЕНЦИАЛ ГОРИЗОНТАЛЬНОГО 
ДИПОЛЯ В ПРИСУТСТВИИ СФЕРИЧЕСКОГО СЕГМЕНТА

В центр идеально проводящей сферы радиуса а с круговым отвер* 
стием, измеряемым полярным углом 0 О, поместим начало декартовой 
и сферической систем координат. Н а оси ог симметрии сферы на рас­
стоянии Ъ от начала координат разместим электростатический диполь, 
момент р  которого направим параллельно оси ох. Найдем потенциал 
диполя при наличии сферы с отверстием. Д ля решения задачи приме­
ним модификацию методов [1; 2], заключающуюся в новом подходе 
к обращению матричного оператора задати и отысканию возникающих 
констант.

Потенциал ф0 источника и потенциалы ср1( ср2 вторичных полей 
представим рядами Фурье:

Ф°

Ф ! = с о 5 ф £  АпР \  (cos Q)rn, г с  а; (2)
П—I

ф2 =  cos ф V  ВпР1п (cos 0 ) --^гт- , (3)

где Р (1) =  |Р | ;  F (ti) ~  1 для диполя, размещенного выше начала 
координат и F (п) — (— I)'1-1 для диполя, размещенного ниже начала 
координат; Pln (cos 0) — присоединенные функции Лежандра первого» 
рода первого порядка степени л от аргумента cos 0 . В целях отыска­
ния коэффициентов Вп потенциала Ф2(3) из граничных условий уста­
навливаем систему функциональных уравнений для диполя, размещен­
ного вне сферы с отверстием (Ь > а ):

ОС

£  (2л +  1) DnP «:1 (cos 0) =  0, 0 <  0  <  0 О; (4)
П—I

во

£  {D ^ +  ^ j P ^ c o s O j - O ,  0 О <  0  <  я ,
П = 1

где
п  ВП П) Р (1) г./ \ 1 I а \ п ^  , /г .®п =  ~ ,  еп = ~ F ( n ) ¥ ( j J ; n > L  (5>
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Решение системы (4) будем искать в гильбертовом пространстве число­
вых последовательностей, определяемом условием

воS  i A . i 2 n 2 < o o ,  ( 6 )
п=> 1

обеспечивающим требуемое поведение поля в окрестности ребра [3]. 
Проинтегрируем почленно каждое уравнение в (4) и, используя со­
отношение

Рп  (C O S  0) =  щ  Рп (cos 0 ) , '

получим систему функциональных уравнений по полиномам Лежандра 
<Рп (cos 0):

DO

S  (2tt + 1 )  DaPn (cos 0 ) =  clt 0 «  0  <  0 O; (7a)
n=I

DOS  {£)n +  ei1)}P „(co s0 ) =  c2l 0 O <  0  «  Л. (76)
/i=i

В (7a), (76) константы clt c2 интегрирования подлежат определению. 
Воспользовавшись известным равенством

— (2п -j~ 1) Р п (cos 0 ) sin  0  =  Р'а+\ (cos 0 )  — Pn^i (cos 0),

•где штрих обозначает дифференцирование по 0 , и проинтегрировав 
почленно уравнение (7а), получим

оо

X  А* IР/1+1 (cos 0) — 1 (cos 0 ) | =  % cos © 4- с3, 0 <3 0  <  0 О. (8) -
П— 1

В уравнения (76) и (8) подставим вместо Рп (cos 0) их интегральные 
/Представления Мелера—Дирихле

6 л

учтя, что 1 =  Р0 (cos 0), cos 0  =  Pl (cos 0).
Затем в (76), (8) перенесем все слагаемые налево, меняя порядки 

суммирования и интегрирования в обоих уравнениях и объединяя все 
слагаемые под знаком одного интеграла, получаем вместо сумматор- 
ных уравнений интегральные уравнения типа Абеля |4]i

Г f(<p)dq> Q. С Q (Ф) Q>
J  (COS ф — 60S в)1/2 * J  (008© ~  COS Ф)1̂
о в

Эти уравнения имеют единственные нулевые решения!

/ (ф) =  0, О <  ф < 0 S; |г(ф) =  0, 0 „ < Ф « П .  (9)
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Записывая явный вид / ( ф) и выполняя линейные о р е о бразовання: 
вместо уравнения /  (<р) =  0 (9) получаем

оо

2  Д , sin  (rt ! )  Ф sin ф =  — -2- Cl cos |  ф — cos i  q>, -

0 «  ф < 6 0. (10^

Упростим уравнение (10). Д ля этого покажем, что константы сг и с% 
связаны соотношением сг +  с3 =  0. Действительно, в силу принад­
лежности коэффициентов Dn (10) гильбертовому пространству 1%, ряд 
в (10) сходится на [0, П] и имеет непрерывную сумму. Поэтому 
устремим переменную ф в (10) к нулю и получим требуемое соотно­
шение для clt с3. Исключим константу са из (30), подставив вместо 
е3 равную ей константу — с1% Приведя разность cos 3/2ф и cos 1/2ф 
к виду, удобному для логарифмирования, получим вместо (10) сле­
дующее уравнение:

оо

^  Da s ir  (п  +  А ; ф =  sin  -.I Ф, О < ф 0 о. (11)
Л=1 . ..

Рассмотрим уравнение £ ( ф ) ~ 0  из (9). Преобразовав его аналогично 
уравнению для / ( ф), запишем это уравнение так:

оо оо

У ] D „sin(?i +  j j< p  =  c2 s in j< p  — ей1 s in (т  +
п—\ т = 1

0 О <  ф <  п.  (12)

Ряды в (11), (12) допускают почленное дифференцирование. Выполнив 
дифференцирование, устанавливаем эквивалентную исходной системе
(4) систему функциональных уравнений по элементарным функциям, 
которую представим следующим образом:

оо

v  (п  +  i ) cos (и +  -|=] Ф =

J  % cos J  ф, О <  ф <  0 О; 

с2 cos J  ф — е{а [т  4- ~ ) cos (га +  { ) ф ,  ©о <  Ф <  и . (13)
m= I

В (13) слева и справа содержатся ряды Фурье в 12 по ортогональной 
на [0, П] систёме функцир. Считая правую часть в (13) известной 
функцией, обратим левую часть и получим

Dn — |я {п -f- yj jу  Рл, о (вх —  са) —  (14)
оо

•— Sm \ М  Ч" "2 ) [ябл, т —  Pn, tn]; » Я -  1 , 2 , 3 . . .  ,
m=i
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Ьп,т — символ Кронекера.
Найдем константы с1г с3. Д ля этого построим систему двух линей­

ных уравнений с двумя неизвестными. Умножая левые и правые части 
(13) на cos (ф/2) и интегрируя по аргументу ф на соответствующих 
интервалах изменения ф, получим первое уравнение системы. Второе 
уравнение системы выведем из (11), (12). Д л я  этого умножим левые 
и правые части (11), (12) на sin  (ф/2) и проинтегрируем по ф. Сложив 
левые и правые части проинтегрированных уравнений, получим второе 
уравнение системы. В итоге система приобретает вид

оо

Про.о +  с2 i 11 — Ро.о | — — £  ет* (2 т  -J- 1) рт , о>
т—\

оо

C&o.o +  1ЛЕ 0^0,01 Оэ
т= 1

_  sin (n — m) e0 s in (n + m  +  l) 0 O
д е  n-m n —  tn n +  m + l

Из (16) следует, что при ©о =  0 или 0 О =  II константы cv  с2 равны 
нулю. Если 0 О Ф  0, ©о Ф П, то определитель матрицы системы (16) 
отличен от нуля и система имеет нетривиальное единственное реше­
ние. Найдя это решение, запишем для (14) разность констант си с2%

оо

Сх _  с2 =  (2 sin ©о)-1 £  е \ '  [<хт, о — (2т '+ 1) рт . 0 1. (18)
т—1

Подставим (18) в (14), в итоге получим явное решение системы функ­
циональных уравнений (4) по присоединенным функциям Лежандра 
Pi (cos 0);

0 „  =  [ ф ( 2 л +  I)]"1 X (19)
оо

X £  <?m {(/n.oprt.o—-(2m +  1) [JtS„.m —
1

где
J ат.О (2+1) Рт .о
1т-° ~  Sin 0 О *

е(т введено в (5); рт .о — (15); а п.т — (17).
Этим завершено полное обращение матричного оператора задачи. 

Отметим, что в классических работах, например [5], матричные опе­
раторы родственных задач обращаются частично и решение задачи 
сводится к исследованию интегральных уравнений Фредгольма второго 
рода.

Ряд в (19) сходится достаточно быстро для любых значений пара­
метров 0 О, а, b (а < .Ь ), что позволяет эффективно численно и анали­
тически исследовать любые характеристики структуры.

(16)

(17)



Д ля аналитических выкладок удобно использовать асимптотическую 
оценку искомых коэффициентов Д , (19) при оо:

s in (n  +  i ) e 0
Д  =  — )  С (а, Ь, ©0) +  о (п -2). (20)

• 4 4 )
В (20) множитель С (а, Ь, ©0) не зависит от п , является непрерывной 
функцией от ©0 и имеет вид

оо

С (а, Ь, ©о) «  а»> [ и о  cos ~  ©0 +  (2т +  1) cos (т  +  | ) ©0j  .
m— 1

Коэффициенты Д ,  через которые выражены в (5) коэффициенты Вп 
потенциала ф2, связаны простыми соотношениями с коэффициентами 
Ап потенциала срх внутри сферы:

Ап =  Dna~°~l +  е{п ]а - п, п  =  1, 2, 3 ... . (21)

Применяя (20), (21) для отыскания распределения поверхностной плот­
ности заряда и опуская громоздкие преобразования, находим, что
с точностью до непрерывной функции поверхностная плотность заряда

—1
пропорциональна величине (0  — в 0) 2, 0  >  0 О. Отсюда следует, в 
частности, выполнение условия на ребре.

Рассмотрим задачу о диполе, размещенном внутри сферы с отвер­
стием (а/>Ь).  Задавая потенциал источника и вторичные потенциалы
согласно (1)—(3), получаем для отыскания коэффициентов Д , из гранич­
ных условий систему функциональных уравнений:

оо

S  {(2П +  1 ) Д , -  (2л +  1) e f } Рп (cos 0) =  0, 0 <  0  <  0 ;
"Г' _ (22)
2  Dnp \  (cos 0) =  0, ©О <  0  <  Л!,

«  ° . - ^ i  i ' ' <'■> р ( т Г ' -  <23>

Решение системы (22) ищем в пространстве 12 (6).
Обращая матричный оператор задачи аналогично задаче о диполе 

вне сферы, получаем явное решение системы функциональных урав­
нений (22)з

Д I =  [я  ( Я -Ь Y : j • ^  el,/ (Дорл.О 4* (2tn -j- 1) Prt.m}« (24)
tn—l

Это решение так же эффективно для исследования задачи, как и в
предыдущем случае,
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• к,ак и-выше, между коэффициентами потенциалов внуЯ И § и вд 
сферы Фг имеет место линейное соотношение, аналогичное

А а =  £>па~п — efar*, п =  1, 2, 3, ... , (21

Если диполь, в частности, размещен в центре сферы, то согласно (2с 
(24) находим коэффициенты D n потенциала q>3 (3) вне сферы с отве 
стием:

— 1 р(0 t
А г =  —7 Гл ' ^  * "2 (АоРд.С +  3p„.j}*

. ( .  +  4 )

При этом соотношение (25) приобретает вид
£>П) _

Лх =  A ia"1 — и  а -3; Л„ — Dnan~, п >  2,

Метод обращения матричного оператора электростатической задачи, 
развитый в работе, успешно применим также и для решения соответ- 
ствующих задач магнитостатики.
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