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УДК 621.376

М. А. ИВАНОВ, канд. техн. наук, Б. И. МАКАРЕНКО, д-р техн. наук,
И. А. ЯК О ВЛ ЕВ, канд. физ.-мат. наук

АНАЛИЗ ИСКАЖЕНИЙ ДИСКРЕТНЫХ СИГНАЛОВ С КОМБИНИРОВАННОЙ 
ФАЗОВО-ЧАСТОТНОЙ МОДУЛЯЦИЕЙ

Общий аналитический подход к исследованию искажений ди­
скретных сигналов с произвольной, в том числе и фазово-частотной 
(ФЧМ ), модуляцией при их фильтрации достаточно строго об­
основан в работе [1]. Однако известные конкретные результаты 
расчета искажений при прохождении ФЧМ-сигналов через линей­
ные фильтры относятся к частному случаю использования регу­
лярного закона скачкообразных изменений частоты и фазы дан­
ного сигнала в двоичном множестве их разрешенных значений 
[2; 3 ]. Учитывая предпочтительность сочетайияу методов ЧМ-» 
особенно ФМ-модуляций с повышенной кратностью [3; 4 ], а 
также заведомо стохастический характер реальнда законов ча­
стотно-фазовых переходов в информационных” Ф ЧМ -ситалах 
[4], целесообразно проанализировать искажения последних для 
указанного более общего случая.

Найдем конкретное решение поставленной задачи для важного 
в теоретическом и практическом отношениях случая использова­
ния последовательного резонансного колебательного контура [1], 
С этой целью запишем дифференциальное уравнение для тока 
i(t)  в указанном типе частотно-избирательного фильтра

d4 (t) di(t) о de it) . .I

где a , coo — затухание и резонансная частота данного селектив­
ного контура; e { t ) — внешняя возбуждающая ЭДС, которую в 
рассматриваемом случае передачи ФЧМ-сигналов можно описать 
следующим образом [2—4] : .

e(t) — V cos (iot +  ip) =  F  cos [ш (t)t +  <p (f)]. (2)

Здедь V, (o =  m (t), tp =  <p(/) — амплитуда, частота и фаза 'ФЧМ- 
сигнала. Напряжение V фиксированное (т. е. V =  const (t)), а вели­
чины «>(•)> ?(•) являются кусочно-постоянными 'и в кратные 
тактовому интервалу Т моменты времени t = n T  они могут скач­
кообразно изменяться или оставаться неизменными (в соответ­
ствии с используемым способом передачи сообщений и информа­
ционным содержанием последних) и принимать любые из ко­
нечного множества различных разрешенных значений, т. е. 
ю(/) є  [û>i, и>к] и ,ф (0 є= [фЬ <p.J, V / є  [0, оо]. Отметим, чтр
V — квантор общности; п — целое неотрицательнве число, т. е. 
п No, где No расширенное множество натуральных чисел.
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включающее в себя обычное натуральное множество N и О, N0 =  
=  // U 0; U — знак объединения; k, I œ N. На практике, как пра­
вило, целесообразно обеспечивать выполнение следующего не­
строгого (в  общем случае) неравенства: I » . k »  2 [ 3 ; '4 ] .  Пред­
положение о скачкообразном характере частотно-фазовых пере­
водов вводится лишь для упрощения анализа. Хотя корректность 
последующих рассуждений не нарушена, данное предположение 
для реальных инерционных схем формирования ФЧМ-сигналов 
является идеализированным [3; 4].

Решение i( t ) дифференциального уравнения (1) будем искать 
в виде суммы свободных 1с (о  й вынужденных iB(t) колебаний 
[1; 2] : i(t)  =  tc(t) +  /,(/) (3). Здесь

te (0  =  [ Ci sin wct +  c 2 cos o)c/] е~а‘; (4)
t'e (̂ ) — — V [Д Sin (d)t -f- <p) -f- В COS (utf -f- <p)]> (5)

где шс — частота свободных колебаний [1], wc L  ]/~щ  — а? (6) 
Найдем коэффициенты А, В' в частном решении (5) неодно­
родного дифференциального уравнения ( 1), для чего положим в 
формуле (3) значение ic[t) равным нулю. Подставляя полученное 
таким образом i(t)  =  iB( 0  в ( 1) , получаем

А _  (Ю0 м ) *“ /_у D____________2яо>______  /т
(ш2 _  „2)2 +  4а2ш2 K‘ h В -  (ш2 _  „2)2 +  W

Предположим, что в некоторый момент времени t* произошло 
синхронное изменение частоты ©1-> © п и фазы фг-^-фи ФМЧ- 
Сигнала e (t ) ,  причем ©ь ©и е .  [©кв*], а фГ, фц е  [фь cpt] и, в 
общем случае, ©i ^  ©ц, а ф1 ^ф ц. Это приводит к необходимости 
решения Дифференциального уравнения (1) с краевыми условия­
ми, характеризуемыми существенными для реальных динамиче­
ских (инерционных) фильтров требованиями «гладкой сшивки» 
решений i(t)  в точне й =  i*:

i (Г — 0) =  i ( f  +  0);

& (01 . =  ЁШ| '« л
dt t—f —o , dt |<=/«+0- ' '

Подставляя затем определяемое значениями А, В частное ре­
шение /»(/) дифференциального уравнения (1) в формулы (9), 
получаем, искомые соотношения для нахождения коэффициентов 
С ь Ci, полностью и однозначно описывающих общее решение - 
ic(t) исходного выражения ( 1) :

(шц —  <о|) s in  f i  —  2 a<0| cos <pI
О)] -С 2 =

(“о— “ l)2 +  4aS

(cog -  (ofI )  s in  y n  -  2<ц»п  COS T „  ]  \

ШП K - » ï ,)2 +  4 « 4 «  J ‘ ( I



Аналогично можно найти отклики на'воздействие ФЧМ-сигналов 
и для других типов и классов фильтров.

Отметим, что полученные выше результаты не связаны с вве­
дением каких-либо существенных ограничений на законы частот­
но-фазовых переходов в ФЧМ-сигнале и на мощность .конечных 
множеств разрешенных значений информативных (модулируемых) 
параметров данного сигнала.^ Это позволяет повысить точность и 
достоверность анализа искажений указанных сигналов, а также 
обоснованность рекомендаций по снижению влияния этих иска­
жений на эффективность цифровой связи.

В качестве конкретного применения представленных результа­
тов оценим минимально допустимую длительность тактового ин­
тервала Т, при котором обеспечивается уровень межсимвольнон 
интерференции (М СИ), не превышающей некоторое априорно вы­
бранное значёние е. Поскольку МСИ характеризуется остаточной 
величиной 1с( 0 . то ири минимальной (т. е. равной лишь одному 
соседнему тактовому интервалу) «глубине» данных искажений 
условие , «малости» их уровня запишем следующим образом:
е~а* у  С? +  С\ <  е (12). Анализ результатов количественных рас­
четов показывает, что коэффициенты Сь С2 в рассматриваемом слу­
чае существенно зависят от вида только текущего частотно-фазового 
перехода, т. е. от конкретных значений шь и>ц, срь  фц:

С,1 =  С1(ш1-1, <р/п ) =  С 1 ( / i_ .ii ,  л - 1 1); (13)

С 2 =  С 2 (и),и , <»£П; ср/п , <р,-п ) =  С 2 ( й - п ;  / 1- п ) ,  (14)

где й, 1ц е  (1, /с], /ь / ц 'е  [1, /]. Можно показать, что уровень 
МСИ в канале передачи ФЧМ-сигналов, как правило, выше, чем 
в случае использования ФМ: или ЧМн-сигналов, т. е. обычно 
справедливы следующие нестрогие неравенства:
С р /I—п) >  шах {Ср (/1_г, /I—и); Ср (/ц_п'> /1—и)}, 2];

‘ I- ‘п
(15)

С Д й -п ; /1- 11) >  шах {С„ (/1—11; /1—1); Св (/1_ы ; /ц-п)}, ^ £ [ 1 , 2 ] .
/1; /п

(16)
Это приводит к повышению (по сравнению со случаями исполь­
зования ФМ- или ЧМн-сигналов) уровня МСИ в каналах пере­
дачи ФЧМ-сигналов, что обуславливает необходимость приме­
нить специальные дополнительные меры по ослаблению влияния 
этих искажений.



Например,, при конкретном и характеризующем числами к, I 
модуляционном формате используемых для цифровой передачи 
информации дискретных ФЧМ-сигналов [4] • минимально допусти­
мую длительность тактового интервала Т можно определять так:

Т >  Г мин =  ±  шах { 1я +  Iе * (1г-хг> А -п )]2 1 (17)

Очевидно, что приведенные результаты пригодны и для оценки 
минимально необходимого (для обеспечения выполнения условия 
(12) «малости» уровня МСИ) запаса по ширине частотной поло­
сы передачи ФЧМ-сигналов [2—4]. Можно показать, что одно­
временные (синхронные) информационные скачки фазы и частоты 
дискретных ФЧМ-сигналов, как правило, приводят к некоторому 
расширению спектра последних (по сравнению с полосой ФМ- 
или ЧМ-сигналов [1—4 ]) .  Это вызывает (при прочих равных 
условиях и, прежде всего, для одинаковой полосы пропускания 
кайал^ных фильтров) возрастание длительности переходных про­
цессов в частотно-ограниченных каналах. Отсюда следует необ­
ходимость соответственно увеличить «запас» по полосе прозрач­
ности канальных фильтров систем цифровой связи с ФЧМ по 
отношению к значениям указанных «заласов» в случаях исполь­
зования ФМ или ЧМн. ,

Отметим, что при использовании нелинейных и инерционных 
каналов цифровой-связи с ограниченной полосой передачи в ряде 
практически важных случаев может иметь место возрастание МСИ, 
а также нелинейное «затягивание» переходных процессов и, следо­
вательно, дополнительное увеличение уровня и глубины данных 
искажений дискретных сигналов [5]. Последний эффект можно 
охарактеризовать нелинейной добавкой &пнелт  к полной дли­
тельности переходных процессов в полосе передачи Д/._ 
Поэтому в общем случае значение тактового интервала необходимо 
выбирать с учетом следующего выражения:

Т  >  п̂<д/) — А,лин +  Д̂ пнел (дп ~ Т иак +  Д/„нел (Д/), (18)

где П̂лин— «линейная» составляющая переходных процессов в не­
линейном канале,Уплин~  Тыут. Данное выражение можно использовать 
и в целях определения дополнительного «запаса» по частотной 
полосе пропускания нелинейного канала цифровой связи, требуе­
мого для обеспечения неискаженной передачи дискретных ФЧМ- 
сигналов. В нелинейных системах связи имеет место нарушение 
ортогональности синфазного и квадратурного каналов, что приво­
дит к появлению перекрестных искажений между ними [5]. Дан­
ное явление, вообще говоря, характерно (в существенно меньшей 
степени) и для линейных каналов при ограниченной пол&се переда­
чи и (или) неидеальности стробирования принимаемых символов, 
что обусловлено специфическим влиянием МСИ. Поэтому деталь­
ный анализ и учет влияния эффектов искажений информационных
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ФЧМ-сигналов в линейных, и, особенно, нелинейных каналах их 
передачи с ограниченной полосой пропускания является принци­
пиально необходимым для корректного исследования и обосно­
ванного проектирования систем цифровой связи с указанными 
сигналами.

Список литературы: I. Гоноровский И. С. Радиотехнические цепи и сигналы.— 
М.: Сов. радио, 1977.— 608 с.'2 . Ильин Г. М. Прохождение сигнала с частотно­
фазовой манипуляцией через систему выходных контуров радиопередатчика // 
Вопр. радиоэлектроники. Сер. Общ. вопр. радиоэлектроники,— 1984.— Вып. 2.— 
С. 46—53. 3. Частотно-фазовые модемы /Г. Ф. Витер, Л. Д. Кравченко, 
М. Н. Маргиев, В. В. Швыдкий.— К.: Техніка, 1983.— 118 с. 4. Иванов М. А., 
М акаренко Б. И., Яковлев И. А. Рациональный метод высокоскоростной пере­
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УДК 621.372

И. Я. Ж УРАВЛЕВ, канд. техн. наук, А. И. ДОВНАРЬ

ОПРЕДЕЛЕНИЕ УРОВНЯ СИГНАЛА В СХЕМАХ ФОРМИРОВАТЕЛЕЙ 
СИНУСОИДАЛЬНОГО НАПРЯЖЕНИЯ ПО ФАКТОРУ ПЛОЩАДИ

Для построения формирователей синусоидальных напряжений 
используют нелинейные элементы— полевые транзисторы, полу­
проводниковые диоды, туннельные диоды, характеристики кото­
рых в определенной области близки к синусоиде. Важным момен­
том аппроксимации синусоидой близкой к ней кривой явля­
ется определение оптималънрго коэффициента сопряжения, обес­
печивающего минимальный уровень искажений формируемого 
сигнала или заданный их спектральный состав, удобный для 
фильтрации высокочастотных компонент. Аналитическое решение 
этой задачи связано с определенными трудностями из-за слож­
ности и приближенного характера моделей указанных приборов 
и в связи с необходимостью многократного разложения в ряд 
Фурье сформированных колебаний. Оптимизация схем данного 
класса по критерию минимума нелинейных искажений вызывает 
увеличение затрат Машинного времени, поскольку необходимо ис- 4 
пользовать программы анализа схем в динамическом режиме и 
последующим спектральным анализом полученных характеристик.

Критерием точности согласования сформированной кривой с 
синусоидой может служить значение относительной разностной 
площади по модулю, описываемой последними на интервале углов
О <  ф <  я/2. Количественно различие между коэффициентом гар­
моник и относительным значением разностной площади уменьша­
ется с возрастанием подобия синусоиды и характеристики форми­
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рующего элемента. Так, для периодической последовательности 
симметричных треугольных импульсов с амплитудой /^исполь­
зуемых в схемах формирователей в качестве исходных, на интер­
вале 0 <  ф <  л/2 площадь S Tp =  Ля/4,- а для синусоиды той же 
амплитуды Sain =  А и относительная разностная площадь

Д5от„ =  =  (1 _  „/4) «  21,46 «/о.
*̂ sin

Коэффициент гармоник треугольного напряжения симметрич­
ной формы, описываемого нечетным рядом гармоник с амплиту­
дами, обратно пропорциональными квадрату их номера с учетом 
первых гармоник, включая 11, составляет 12,07588% , а по треть­
ей и пятой гармоникам—  11,809 % [1]. Таким образом, для 
этого случая весьма различающихся по форме колебаний разли­
чие между коэффициентом, гармоник и относительной разностной 
площадью не превышает двух раз. Проводя аналогичное вычис­
ление площади более близкого к свнусриде трапецеидального 
импульса с углом отсечки- <p0tc =  л/3 . получаем. 5 тран =  А л/3, 
ASoth — 4,71975 %. Гармонический ряд усеченного треугольного 
(трапецеидального) импульса содержит нечетные гармоники, за 
исключением кратных трем с амплитудами, обратно пропордио-' 
нальными квадрату номера. Коэффициент его гармоник с учетом 
5, 7, II  и 13 гармоник равен 4,611692 %, т. е. весьма близок 
к вычисленной относительной разностной площади.

Характеристики приборов, используемых для построения фор­
мирователей синусоидального напряжения, незначительно отли­
чаются от синусоиды, поэтому вычисление оптимального уровня 
входного сигнала по фактору площади должно давать приемле­
мый по точности результат. Простота и наглядность методики 
позволяют широко применять ее на практике. Задача несколько: 
усложняется в случае пересечения кривых при их сведении к 
одному уровню в точке фт =  я/2. Возможен случай, когда кри­
вые описывают одинаковые площади, являясь по существу раз­
личными. В этом случае, очевидно, показателем . нелинейности 
будет суммарная разностная площадь, вычисленная между точ­
ками пересечения кривых.

В качестве примера рассмотрим работу диодного формиро­
вателя синусоидального напряжения из треугольного. В простей­
шем случае схема представляет собой нелинейный делитель, 
верхним плечом которого является резистор R, а нижним— двд 
включенных в разных направлениях согласованных по парамет* 
рам диода (рис. 1, а ).

В окрестностях точки ф ç= 0 диоды практически закрыты и 
чапряжение на них повторяет входное, формируя начальный 
(линейный) участок синусоиды. Повышение уровня входного на­
пряжения приводит к открыванию диодов и нарушению линейно­
сти характеристики аналогично изменению наклона синусоиды 
при возрастании угла. Чтобы избежать затруднений, связанных 
с расчетом нелинейного делителя, питаемого от источника* вход­



ного напряжения Ум , перейдем к эквивалентной ему схеме парал­
лельного Соединения диодов и резистора, питаемого током /в* 
(рис. I, б ) .  Принимая идеализированную модель диода и пре-- 
небрегая его'обратном током /0, а также выполняя обычные до­
пущения, присущие характеристике диода в прямом направлении 1 
[2 ], запишем

и
/ в х ( ^ )  =  / «  +  / / > Х +  /о<??Г- (1>

Здесь срг — температурный потенциал, =  26 мВ; Ни — напряже­
ние на диодах, зашунтированных резисторами при протекании 
тока /ах.

1/бл ~ J?  Ut 'Ue«, Uü Uiöu

VM1

К а

Ф У
№ W1

~ г

щ  
№

Рис. 1

Площадь, описываемая кривой тока при изменении и 0 от О 
до его максимального (амплитудного) значения и 0т может быть 
представлена следующей формулой:

Ui
S / — J  I BxdUo — +  ? r  у  об 9Т (2>:

Приведенная площадь 8 /, необходимая для сравнения с пло­
щадью, описываемой синусоидой .

и г
Si прив 2/в 2* -  +  ?r/oe- ,{3)

где / вх .т— сила входного тока, соответствующая амплитудному зна­
чению напряжения на диодах. Вводя в выражение (3) силы токов 
резистора !цт и открытого диода 1рт, получаем

7«m , 2jT_  
' « . т -  UD„

Поскольку кривая /Вх.(£Лэ) близка к кривой arcsin
и ,

и Т

площадь, описываемую последней на интервале 0 <  -
U r

U r

'(4>

вычисляем

- < 1



Приближенное значение коэффициента гармоник определяется отно­
сительной разностной площадью

V  д о  ‘■'агс 5 /Пр и в  / я  ,  \ тс (  ^ й т  ^--------- 5 _  =  ( т _ 1 ) _ т ^  +  в _ 7 _ |  (б)

При пересечении кривых вначале отыскиваются координаты точки

пересечения и 0аер, / д пер, /опер, угол ? п е р = ~ ^ Р, а затем

вычисляется разностная площадь на участке от начала координат до 
точки пересечения

ий Пер

и°т ( U D \ ( U D \
Л =  ^  | arcsin

U'nипер

0
ж разностная площадь между точкой пересечения и вершиной 
синусоиды

Д52 =  S 2/ax — S 2arc =  J  hx  (UD)dU D — £ UDfn arcsin x
U°ncp U°nep

Хй ' & }  (8)

После некоторых преобразований получаем выражение для 
-относительной разностной площади .

AS otH -
ASj +  4 5 2

Ssin — 2 (<рпер Sin српер COS fnep) — "Ь 1 j  ~h

~Ь 4/в

2 U
< Hm’

Опер 2срт
^Дпер Ч-  ^ { J D m  2 / ß n e p ) 2/ön^p- (9)

Аналогично строится выражение для Д50ТН при пересечении кри­
вых в двух точках. -

Формула (6) позволяет найти соотношение между 1цт и 10т, 
обеспечивающее минимум искажений сформированного напряжения. 
Очевидно, это условие соответствует равенству площадей 5/„Рив, 
5агс- Отсюда

ОПТ

или* уч.итывэя, что Iот — fRtrij получзем
2f r V  2 <РГ



ЫтПараметр г ^ - ,  представляющий относительное значение линейной ;
в х.т

компоненты, в амплитудном значении входного тока может быть 
назван коэффициентом сопряжения. В соответствии с этим выраже­
ние (6) может быть переписано в виде

/Сг~(я/2— 1)— я/4

где Кс— коэффициент сопряжения, Кс =  7^ - .
в х.т

Согласно (10) оптимальное значение коэффициента сопряжений 
существенно зависит от величины и о т. Интересен случай, когда

— 0,2480618 и /С?пт =  2/иг,. как у синусоиды. Существенно, 
что количество точек пересечения кривых при их оптимальном 
сопряжении зависит от величины К Т Т. Для К Т  <  2/тс характер­
но пересечение кривых в одной точке на интервале 0 <   ̂ <  тс/2 . 
На начальном участке характеристика диода, зашунтированного ре­
зистором, идет выше синусоиды (рис. 2, кривая 4), затем пересе­
кает ее и после некоторого «провисания» совпадает с ней в точке 
<рмакс == тс/2 (рис. 2, кривая 1, Кс =  0,5). Таким> образом, при 
К Г  <  2/« уточненное значение коэффициента гармоник в точке 
оптимума может быть вычислено по формуле (9).

Для К Г  >  2/тс характерно пересечение кривых в точках А, 
В  (рис. 2). Максимальное значение /<С£ПТ соответствует условию 
Vот >  'Рг, но этот режим неприемлем, поскольку с увеличением 
и  От диод заходит в омическую область. Омическое сопротивление 
базы начинает сказываться при силе тока 1от >  мА [3].
' ■ . . 2фт

Кривая 2 {К°ПТ — 0,7) рассчитана для отношения п—  — 0,1,
' От

характерного для кремниевых диодов (рис. 2). Точки пересечения 
А, В  соответствуют углам српер1 *= 0,73024 рад и српер2 =  1,33067 рад, 
а коэффициент гармоник, вычисленный по модулю разностной 
площади,

Д5,+|Д5е| +  Д5з 215,1 
К°ПТ =  - 1 ] ё - =  4 ^ - '  =  2,43 %.

Если осуществить тщательное сопряжение и симметрирование 
схемы, удается получить в случае Иат — 0,5 В экспериментальное 
значение К°т, несколько меньшее 2 %. В точках, отличных от 
оптимума,. коэффициент гармоник может быть также вычислен па 
модулю разностной площади, однако для его определения при раз­
личных значениях VПт необходимо предварительно отыскивать 
точки пересечения, а затем интегрировать кривые на интервалах

0 <  ср <  <рпер1! п̂ер! ^  9 ^  Фперг» <Рпер2 ^  ^  тс/2.
При и  от Ф и  от нарушается равенство разностных площадей 

Д51, Д5г или Д52 исчезает вовсе (рис. 2 , кривая 3, Кс =  0 ,8) и
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расчет коэффициента гармоник с учетом точек пересечений теряет 
смысл.

В силу сказанного в точках, удаленных от оптимальной, вычис­
ление Кг с приемлемой точностью может быть произведено по 
формуле (6).

• Имея значения С/от, Iот для параллельной цепи, состоящей 
из диода и резистора #  (рис. 1, 6), нетрудно перейти к схеме по-' 
следовательного формирователя (рис. 1, а); содержащей те же рези­
стор и диоды. Входное напряжение в этом случае определяется 
выражением £/В)С.т =- и о т 4 - ( 13).

Графики расчетной и экспериментальной зависимостей 
=  /(^вх) представлены на рис. 3. Кривая 2 снята эксперимен­
тально для диодов Д220, питаемых через резистор Я  =  1 кОм, 
Можно констатировать удовлетворительное совпадение кривых, 
за исключением точки оптимума, определяемой условием ( 10) ,  
где уточненное значение коэффициента гармоник найдено по мо­
дулю разностной площади с учетом отмеченных точек пересече­
ния А , В. В точках, удаленных от оптимума, расхождение кривых 
возрастает, что обусловлено различными предельными значения­
ми коэффициента гармоник и относительной разностной площади, 
В пределе, когда /Сс — 1, выходное напряжение, как отмечалось, 
приобретает треугольную форму с коэффициентом гармоник, близ­
ким к - 12 %, а предельное значение Д50ТН =  21,5 %. В другом 
крайнем случае при /Сс-^О выходное напряжение определяется 
характеристикой диода, имеющей экспоненциальный характер. 
Расхождение расчетных и экспериментальных значений Кг в об­
ласти оптимума обусловлено погрешностью самого метода и допу > 
щенными упрощениями (пренебрежение обратным током диода 
1 о и т. п.). Последние не являются принципиальными и могут 
быть исключены.

По кривым, в частности, можно установить высокую чувстви­
тельность устройства к изменению уровня входного сигнала. От­

2 1>4«
Рис. 2 Рис. 3
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клонение амплитуды входного напряжения на 2 0 % от оптимума 
приводит к удвоению коэффициента гармоник. Требование вы­
сокой стабильности уровня входного сигнала присуще схемам 
функциональных преобразователей вообще. Применительно к ди­
одному формирователю снизить чувствительность к изменению 
амплитуды входного сигнала можно рациональным увеличени­
ем /?.

Фактор разностной .площади позволяет произвести'  анализ 
температурной нестабильности схем формирователей, являющей­
ся одним из недостатков последних. Специфичность задачи тре­
бует отдельного исследования.
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Ю. В. Щ ЕРБИНА

АДАПТИВНЫЙ АЛГОРИТМ ПРИЕМА ДИСКРЕТНЫХ СИГНАЛОВ 
НА ФОНЕ АДДИТИВНЫХ ПОМЕХ

Оптимальные методы приема дискретных сигналов на фоне 
аддитивных помех достаточно хорошо разработаны для случая 
априорно известных законов распределения сигнала и шума в 
предположении, что значения их параметров в процессе приема 
остаются неизменными [1]. Однако в реальных каналах связи 
условия приема постоянно изменяются во времени и получение 
аналитических видов распределений сигнала и шума представ­
ляет собой сложную задачу.

Обычно эта проблема решается путем выбора оптимального 
Значения порога и0, относительно которого принимается решение
о значении каждого принимаемого символа для некоторых фик­
сированных условий приема, а возникающие при этом ошибки 
 ̂исправляются вследствие корректирующей способности кода. 
,В  этом случае процедуры демодуляции и декодирования между 
«обой не связаны, что определяет простоту устройств, реализую­
щих такие алгоритм^, но снижает помехоустойчивость приема 
сообщений.

^  ..Объединив эти ироцедуры, можно в значительной степени по- 
|№*сить достоверность приема сообщений, так как при этом вся 
|||ргия принятого сигнала используется объединенной решающей
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Рассмотрим случай, когда сигнал, соответствующий единич­
ному символу, уровень которого равен а, передается на фоне ад­
дитивной помехи с нормальным распределением и средним значе­
нием, равным нулю. Плотности распределения вероятностей 
(о(ы/1), (о(и/0), характеризующие прием элементов 1, 0, имеют 
вид

где а  — среднеквадратическое значение помехи; « — мгновенное 
значение принимаемого сигнала.

При использовании критерия идеального наблюдателя поро­
говое значение отношения правдоподобия А,о р (0 )/р(1), где р (1), 
р ( 0 ) — априорные вероятности, соответствующие приему эле­
ментов 1, 0 , а его текущее значение определяется отношением 
плотностей распределения вероятностей [1] А =  ф(ы/1)й(ы/0 ) 
(2). Оптимальное значение порога щ, которое можно получить 
из выражений ( 1), (2) имеет вид и0 =  (o2/a)lnÀo +  а/2.

В- процессе приема значение и0 не постоянно. Это объясняется 
тем, что в реальных каналах связи имеет место замирание сиг­
нала, вызывающее медленное изменение во времени парамет­
ра а. Кроме того, из-за нестационарности источника передаваемой 
информации пороговое значение Я0 так же изменяется относи­
тельно некоторого среднего значения.

В работе [2] описан адаптивный алгоритм, позволяющий про­
изводить коррекцию порога uq в зависимости от колебаний зна­
чения Х0 путем подсчета количества единичных и нулевых 
символов, принимаемых на длине зачетного интервала .N, с по­
следующим сравнением его с эталонным значением. Получаемые 
таким образом оценки априорных вероятностей передаваемых 
символов Р (0), Р О ) позволяют косвенно судить о текущем зна­
чении Ко и соответствующим образом корректировать уровень 
порога Но- Однако колебания среднего значения сигнала а  в дан­
ном алгоритме не учитываются и это является его серьезным не­
достатком. ,

Этот недостаток можно в значительной степени устранить, ес­
ли для коррекции порога щ  использовать статистические данные
о характере ошибок исправляемых применяемым кодом. Вероят­
ность ошибочного приема элементарного символа определяется 
выражением {1 ] Рош  =  ар(0 )  +  Рр(1) (3) , где а, р — вероятность 
«ложной тревоги» и «пропуска сигнала» соответственно. Откло­
нение оптимального порога в меньшую сторону вызывает рост 
вероятности «пропуска сигнала», отклонение в большую сторо­
ну — увеличение вероятности «ложной тревоги», что снижает до­
стоверность приема информации в целом.

(и — а)2
2а2 (1)

О) (и/0) =  — г=. ехр
о у 2а2
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Если кратность ошибок не превышает корректирующей способ­
ности кода, то оценки вероятностей «ложной тревоги» и «про­
пуска сигнала» можно получать как отношение числа переходов, 
символов из 0 в 1 и наоборот к длине зачетного интервала, на 
котором они определяются: -

<й-1
2 2

S V  V
П 2min

Р ( а ) = . £ ± - ; Р т  = *=°т '

где vi, цг “  количество «ложных тревог» и «пропусков сигналов» 
в «-разрядной кодовой комбинации; т. — количество анализируе­
мых кодовых комбинаций; d  — кодовое расстояние применяемого- 
кода. •

Точность оценок Р (а ) ,  P (ß ) зависит от длины зачетного ин­
тервала N =  тп, ее можно оценить опытным путем по методике,, 
описанной в работе [3].

Изменение вероятностей «ложной тревоги» и «пропуска сиг­
нала» при отклонении оптимального значения порога от своего- 
первоначального значения на Дм определяется выражениями

Uq—А и ( „2 1

Ü * =  7 7 S  I  ехр} - 5? Г “ ; ( >

3 V  2*  , {  1 2а-’ |

Таким образом, пользуясь выражениями (4), расчетным путем 
устанавливаем однозначное соответствие между приращениями 
оценок Р (а ) ,  P (ß ) и приращением Ди, на которое необходима 
изменить значение и0 для того, чтобы вероятность ошибочного при­
ема элементарного символа рот не вышла за пределы корректиру­
ющей способности применяемого кода. '

Рассмотренный алгоритм можно применять для широкого клас­
са систедо передачи информации, использующих различные типы 
кодов при коррекции ошибок. В этом случае сложность устройств 
йесколько возрастает из-за необходимости введения дополнитель­
ных объемов памяти для запоминания статистических данных о 
характере исправляемых ошибок. Однако его несомненным досто­
инством является учет медленных изменений всех параметров, 
влияющих на оптимальное значение порога «о в процессе приема,

Список литературы: 1. Кузьмин И. В., К ед рус В. А. Основы теории информации 
и кодирования.— К..- Вища шк. Головное изд-во; 1977.— 289 с. 2. А. с. 658764 
СССР. Устройство автоматической установки оптимальных -соотношений между 
напряжением порога и двоичного сигнала/Д. А. Судник//Бюл. изобрет.— 1979, 
№ 15,— С. 240. 3. Яглом А. М., Яглом И. М. Вероятность и информация.— 
М .: Наука, 1973 — 512 с. ■

Поступила в редколлегию  09.12.85.
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УДК 621.396

В. И. Щ ЕРБАК, канд. техн. наук

ОЦЕНКА ПАРАМЕТРОВ ЭЛЕМЕНТАРНЫХ ФАЗОВЫХ ПРОСТРАНСТВЕННЫХ 
СВЧ-СИГНАЛОВ ПО КРИТЕРИЮ МАКСИМАЛЬНОГО ПРАВДОПОДОБИЯ

Возрастающие потребности высокопроизводительных и точных 
измерений параметров пространственно-временных сигналов СВЧ 
и более высоких частотных диапазонов привели к широкому при­
менению в пеленгации, геодезии и метрологии статистических ме­
тодов синтеза оптимальных измерительных систем, использующих 
параллельную (пространственную) обработку сигналов, среди ко­
торых наибольшее распространение получил метод'максимального 
правдоподобия [1; 2; 3 ]. Достоинством этого метода является 
универсальность получаемых алгоритмов и , формализованных 
структур измерительных систем,- Однако переход от формальной 
к принципиальной схеме измерителя требует задания конкрет­
ного типа информативного сигнала и метода кодирования в нем 
интересующей разработчика информации. Правильность выбора, 
информативного сигнала определяет наилучшие для практики 
свойства измерителя при заданной информативности. Рассмотрим 
влияние свойств информативного сигнала на основные характе­
ристики оптимальной измерительной системы, синтезированной 

по критерию максимального правдоподобия при аппроксимации 
входного воздействия как аддитивной смеси детерминированного 
сигнала и белого шума.

Между структурой измерителя и свойствами используемого в 
«ем сигнала устанавливается следующая связь.

Теорема 1. При параллельной обработке входного сигнала 
число каналов оптимального измерителя для оценки £-й состав­
ляющей информативного вектора не меньше числа нулевых кова- 
риаций между оцениваемой и остальными составляющими век­
тора. „

Д о к а з а т е л ь с т в о ь Обратимся к алгоритму для оценки макси­
мального правдоподобия ДХт ; [4]

еде
(1)

(2)

'(3)

(4)^  ~  дХок ?  У* Г>
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Wfc — элементы матрицы ковариаций, которые получают обращением 
Информационной матрицы с элементами [1] -

' т
} Aik =  щ  j  dr s (/, r, ~iQ) ^ s ( t ,  r, X0) dt\ (5)

L 0 .

F t (t, r, ô) — обобщенный коэффициент, не зависящий от входного 
сигнала и (/, г, X); Х0 — заданное значение информативного векто­
ра, относительно которого флуктуирует вектор X; Х0* — k-я его 
составляющая; No,— спектральная плотность шума; Т, L — интер­
валы временйого и пространственного усреднения; t, г — текущие
время и радиус-вектор; В (t, г, Х0), y ( t , r ,  Х0) — пространственно- 
временное распределение амплитуды и фазы информативного поля.

Каждый элементарный канал измерителя, синтезированного по 
алгоритму (1), должен формировать на выходе интеграл, умножен­
ный на дисперсию а%. Таких каналов должно быть п по числу 
Слагаемых в сумме. Однако, если m составляющих в. сумме не кор­
ригированы с оцениваемой i -й составляющей, то дисперсия а,7= 0, 
где l-я составляющая из т. Поэтому сумма в (1) сократится до 

■Я:**-tit слагаемых, число которых равно числу ненулевых коварна- 
Ш1Й между оцениваемой и остальными составляющими информа­
тивного вектора,. , что соответствует нижней границе для числа 
карелов, устанавливаемой теоремой. Однако алгоритм (I) является 
частным, случаем, поскольку получен при допущении, что измере-
ние Алевелйко относительно Х0, попадающего в область сигналь­
ного выброса функции правдоподобия [4].- В противном случае всю 
область возможных значений необходимо разделить на о отдельных 
областей высокой корреляции и, следовательно, число каналов в 
измерителе возрастает в v раз.

Сформулируем частный случай теоремы 1, который имеет ши­
рокую область самостоятельного применения.
. Теорема 2 . Если при параллельной обработке входного сиг­

нала на каждом цикле измерений известно некоторое значение 
измеряемого векторного параметра, сравнительно близкое к ис­
тинному и попадающее в область сигнального выброса функции 
правдоподобия, то число каналов оптимального измерителя для  
оценки i-й составляющей информативного вектора равно числу 
ненулевых ковариаций между оцениваемой и остальными состав­
ляющими вектора.

С л е д с т в и е .  Идеальным при практической реализации из­
мерителя является сигнал, в котором составляющие информа­
тивного вектора некоррелированы между собой, а его размерность 
равна размерности оцениваемого вектора.

Под фазовыми сигналами понимаются такие сигналы, у которых 
.распределение амплитуды не зависит от информативного вектора.

2  6-369 БИБЛИОТЕКА
Х И Р Э
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Для фазовых сигналов производные амплитуды по составляющим 
информативного вектора ^  В (t, г, Х0) =  0. Поэтому (1) принимает 
вид

t^ m l =  д Г  S  e« ' l J  и  (Г> • 8Ф* £ »  *о) d r  —  F b  (Г- Хо). ( 6 ) '

В (6) и далее зависимость от времени опускается, так как рас­
сматривается пространственная обработка сигналов. Сравнение (6) 
и (1) показывает, что для фазовых сигналов оптимальный алгоритм 
существенно упрощается, а его реализация требует когерентной 
обработки, предполагающей умножение входного, сигнала на опор­
ный S$k (Хо, г). .

Из анализа возможных амплитудно-фазовых пространствен­
ных сигналов следует, что свойствами, наиболее близкими к иде­
альным, обладают фазовые сигналы с плоским, сферическим или 
цилиндрическим фазовым фронтом, имеющие равномерное рас­
пределение амплитуды. В этом случае вся информация заложена 
в пространственной фазе волны, приходящей в плоскость изме­
рения х, у, которая записывается в виде

S  {х, у ,1 )  =  В ехр {//С (х'кх +  у),у) ) , - (7)

где К, — 2тсЛ-1 — волновое число; Л — длина вьлны X*, \у — состав­
ляющие информативного вектора X; В  — постоянная амплитуда; 
х, у— декартовы координаты плоскости обработки.

Положим, что в измерителе используются элементарные сиг­
налы (7). Поскольку размерность информативного вектора п =  2, 
то в сумме (6) останется только два слагаемых. Выполняя диф­
ференцирование согласно (4) для сигнала (7) и подставляя про­
изводную в (6), получаем алгоритмы для оценок максимального 
правдоподобия

ДХШ* =  — 2 jk $ dx$  (хап +  У if2) и (х, у, X) ехр {//С (%>.*+ у\у)} dy)\
N 0 R, R,

(8>
= — 2 Л - jK  J  d x i  {xa\x +  ya222) U (X, у, X) X

0 R t Rt

X exp }jK  (xXx +  y^y)) dy , (9>
где Ru R2 — интервалы усреднения по координате х, у. Описан* 
ные алгоритмы реализуются двухканальной схемой по числу сла­
гаемых в круглых скобках под интегралом.

Определим точностные характеристики оценок, получаемых по 
(8) или (9) и условия, при выполнении которых дисперсии не
зависят от информативного вектора X. Для этого перейдем в (6) 
от показательной к тригонометрической функции. Вычисляя про­
изводные и подставляя их в (5) для элементов информационной 
матрицы находим следующие соотношения;

18



Ли =  а  f  dx 1 x2 sin2/: (x\x +  y\y)dy,
Rt Rt " • •

А12 == A21 =  a  f  dx  j  xy sin2 К  (xlx - f  yXy)dy;,
Ri « .

A22 — a $ d x j iy 2 sin2 К(хКх +  yly)dy. ..
H% Ht

Здесь
2 „ 2

а  =
8% p 

Л2

В

(Ю)

(11)

(12)

(13)

Полагая, что интегрирование ведется по прямоугольнику со сторо­
нами R\, R2, и выполняя интегрирование в (10), (11), (12), получаем

где

Ь ц =  1------- 1— | —  o-i 1 j  sin а,- +  cos а/

(14)

sin а/ —

Ьц =  1

[ ( у  —  cos а i +  sin Н +  0.1 1 

4  /cos а( — 1

(COS а , —  1) j ;

COS а  —  1 \
Sin а, )|------------- +  Sin а/j  - f

/

4 Slnai sin et

(15)

(

(16)

а, =  2КК<кх\ а2 ^  2 ( 1 7 )
1 = 1, 2; / — 1, 2 ; г ф  /. Соотношения (15), (16) справедливы при 
условии, что I Ф  0, / Ф  0. При равенстве нулю ;-го параметра

cos а i •cqs

Ьц =  1 — -щ- { аГ ' ) sin at +  cos Л1 — 1 J;

2  /COS а ,  —  1 \
(19); ßv =  ------ -Ksine/j.b a  =  1

(18)

(20)

Обращая информационную, матрицу с элементами (14), формируем 
матрицу ковариаций с элементами

<Hi =  °üi  • Zu  (а ,-, а , ) ;  в ц  =  оад2у ( a it  а ; ) ,  ( 2 1 )

где

05, - 3 , 8 . 1 0 - - ^ - ;  »2, . 2 ,8 . 10-= (22)

га =  6,7 (Ьа • Ьи — й/})- '; (Ьи-Ьи— Ьц)*1. (23)
Зависимость нормированной дисперсии 2,7 от обобщенных пара­
метров « ь  аг представлены на рисунке (1 ~  0; 2 ^ а /  =  я;

2* 1&



3 — а/ — 5я ), откуда следует, что смежнооцениваемые парамет­
ры Кх, Ку высококоррелированы между собой. Ошибка оценки' 
максимального правдоподобия бесконечна при а\ =  а 2 — 0. При 
возрастании обобщенных параметров г,-,-— осциллирующая быст­
розатухающая ‘функция и при (а] +  аг) »  50 (24) с ошибкой не 
более 1 % нормированные дисперсии г ц ^ г ц —Х. Следовательно, 
при соблюдении неравенства (24) оцениваемые параметры явля­
ются существенно неэнергетическими. Поскольку для неэнергети-. 
ческих параметров структура блока оценки намного проще, чем 
для параметров энергетических, то при разработке измерителей

параметров сигналов, , реализующих 
принципы статистического синтеза для 
получения наиболее простых схемных 
решений, необходимо потребовать вы­
полнения условия (24).- При проектиро­
вании конкретных измерителей парамет­
ров элементарных фазовых сигналов 
этого добиваются путем соответствую­
щего выбора начальных- условий либо 
использованием - преобразующих опера­
торов [5]. Если (24) выполняется, то 
матрица ковариаций оказывается с по­
стоянными элементами, определяющими, 
соотношениями (22), а оптимальные 
алгоритмы (8), (9) принимают наиболее

7  5  10 15 20 й, простой ВИД.
К достоинству использования элемен­

тарных пространственны^ сигналов сле­
дует также отнести тот факт, что помимо простого решающего 
правила при его реализации схема устройства может быть выб­
рана такой, что одна из составляющих информативного вектора 
оказывается исключена из процесса измерений и ее влияние на 
измерение второй составляющей частично или полностью устра­
няется. Например, использование не поверхностного, а линейного 
усреднения при реализации оптимального алгоритма (8) или (9), 
#2 =  0, позволяет исключить зависимость оценки от Х у . Это зна­
чит, что отклик второго канала измерителя равен нулю и необ­
ходимо,сть в его синтезе отпадает.

Таким образом, при статистическом синтезе оптимальных из­
мерителей с пространственной обработкой сигналов наилучший 
результат, обеспечивающий минимальную простоту устройства, 
дает использование в качестве информативных элементарных фа­
зовых сигналов при выполнении условия неэнергетичности оцени­
ваемых параметров, что достигается соблюдением условия (24). 
При этом необходимая размерность информативного вектора 

'м ож ет быть обеспечена использованием группы элементарных 
сигналов с соответствующим набором волновых фронтов.
Список литературы: 1. Фалькович С. Е. Оценка параметров сигналов.— Сов. 
радио, 1970.— 324 с. 2. Ван Трис Г. Теория обнаружения, оценок и модуля-
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УДК 621.391 ' -

А. А. ФИРСАКОВ, А. Е. ОХРИМЕНКО

ДОСТОВЕРНОСТЬ И ИНФОРМАТИВНОСТЬ КЛАССИФИКАЦИИ 
МНОГОМЕРНЫХ ГАУССОВЫХ ЗАШУМЛЕННЫХ СИГНАЛОВ

При радиолокации распределенных целей необходимо обраба­
тывать многомерные сигналы. Особенности обнаружения таких 
сигналов рассмотрены в рядеработ. В то же время теоретические 
аспекты их различения и классификации в литературе практиче­
ски не отражены, а положения теорир распознавания образов 
в условиях зашумленности сигналов используются“ весьма огра­
ниченно [1].

Таким образом, целесообразно рассмотреть методику и неко­
торые результаты анализа качества классификации многомерных 
сигналов, образованных N нормально распределенными комплекс­
ными амплитудами %п, относящихся к различным элементам раз­
решения. Согласно полож*ениям работы' [2] будем считать их 
статистически независимыми. Сигналы будем наблюдать на фоне 
равномерного по пространству разрешения гауссова шума.

Запишем оптимальное в смысле максимума правдоподобия ре­
шающее правило при различении.

с  Рно (6, П  ^  Р ,о <5, 5*) . .
Если -р ,г е. г  >  -к-т. Для всех I >  я, то принимается Аь

* 0  >  ) ' 0  V*» 5 )
(О , где Рко(%, Г )— многомерная плотность вероятности &-го клас­
са из М возможных; Рм ($, Г )— многомерная плотность вероят­
ности шума.

Структура различения и классификации сигналов (рис. 1) со­
держит М (по числу возможных классов) параллельных каналов, 
реализующих обработку, оптимальную для сигналов соответствую­
щих классов, блока сравнения выходов каналов и принятия, ре­
шения А\.

Поскольку многомерная плотность вероятности с учетом зашум­
ленности описывается выражением

(2)

где опк — средняя мощность п-го элемента сигнала А-го класса;

ык
Ркъ (5, Г ) =  П [2 » (2 &  +  2а1)Г

П*ав1
ехр « А
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со — средняя мощность шума, алгоритм обработки сигнала, опре­
деляемый отношением правдоподобия, можно записать в виде

*  , „ я*о(6. П  „ ,Хиъ — 1п р  ̂^ 2  1^1 (3)

Здесь Шя — априорно задаваемые весовые коэффициенты, до* =- 
к=  ~ 9 / — Гч. априорно известная относительная интенсивность

-^оО +  к*)

Рис. 1 Рис. 2

к апкп-го элемента сигнала &-го класса, \>.п =  —5-; — априорно зада-
°о

Кк ■ 
ваемое смещение, == 1п П  (1 -Ь

п—1
Из выражения (3) следует, что обработка сигнала состоит в 

некогерентном взвешенном суммировании его элементов со смеще­
нием, причем весовые коэффициенты и смещения формируются на 
основе априорных данных.

Вероятность правильной классификации сигнала &-го класса 
определяется как совместная вероятность превышения отклика 

&-го канала (при действии сигнала &-го класса — ^*0) отклика 
всякого другого I ф к канала 2ко — 2 11о =  %к1 >  О'-

£>* =  Р (2и > 0 ;  . . к—\ >  0; %к,к+\ > 0 ;  . . тХ»? > 0 ) .  (4)

В основе определения Ок лежит расчет вероятностей Р (г 1 [> 0), 
которые можно также определять как вероятности превышения
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смещения Ьы — Ььо — 1/0 (порога различения) решающей статисти­
кой гкы (рис. 2)5 ;

P(Zki > 0 ) * = P  (zu >  Lu) =  J Г  (;zki) dzkU (5)
-и

где
Кк
2  ( ш * ° - ш " )  | М 2 =  V  о ,"|  Ея Р;  (6)

п= 1 П =1

№ (2/;г)— плотность вероятности решающей статистики га-
Закон распределения статистики гы определяется методом харак­

теристических функций из (2), (6) и в общем случае описывается 
двусторонним несимметричным гиперэкспоненциальным распреде­
лением > .

-№+ Як
н « Р  ( - * « / * “ )  х"Л—

1+п

Nk

-А;и
гы >  0;

(7)

V  е х р ( - гы/Х*0 П  1п ,  . ^ п
2 j _д «  1 1 г^  < 0 ’

л л i+ n  п 1
kl |,klгде Х*г — параметры распределения, Х**= | $„|2; iV+( 1 — коли­

чество положительных (отрицательных) параметров X*1. Подставив 
(7) в (5), получим

£  exp ( -  i« A «  ) П  ln!{ln1 - l f ) ,  Lki >  0;
n i+ n

N ~  ■ Nk ^
1 -  £  e x p ( - L wA S') ПХ"/(Хя —  x?1) ,  £ « < 0 .

n

При оптимальном различении X*'=  (fA*— ^ ) / ( l + ^ )  и переходе к 
различию сигнала на фоне\шума, вырождается в отношение сигнал-

\ k Q kшум Х„ =  (*„. -
Основные закономерности характеристик качества различения 

рассмотрим на частном практически важном примере классифика­
ции сигналов только по их мерности N, полагая априори неиз­
вестные =  \н+п, что соответствует наибольшей априорной неопре­
деленности. Решающее правило при этом приводится к следующему 
виду. Если Zfto— Zk-l,ü> Lk,k-l И Zl0—;Zf—1,0 <  Ll,t- 1  для всех i> k ,  
то принимается Al (9), причем пороги различения Lk,k-\, U,i~\ 
задаются в соответствии с критерием Неймана — Пирсона, что свя­
зано с априорной неопределенностью.

Алгоритм обработки сигнала в каналах
Nk
£ 1 Ы 2 • (Ю)

Л=1
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сводится к некогерентному суммированию различного числа элемен­
тов действующего сигнала в каналах, ранжированных по величине 

так, что ,Ык >  А *̂_1.
Вследствие такой ранжировки с учетом (4) и согласно (9) ве­

роятность правильной классификации
М со

Я А= П ( 1- Л )  {  (11)
1>к ькЛ-1 '

т. е. определяется вероятностью превышения порога кк,к-\ стати­
стикой 2и,к~ 1 и ограничивается вероятностями ложных // таких 
превышений за счет шумов в каналах с номером I >  /г. Решающая

»к
статистика г*,*_1 =  г*0 — г*_х ,0 =  £  1 | 2 имеет здесь одно-

+1
стороннее гиперэкспоненциальное распределение

W (Zk.k-1> =
Nk

£ exp .[ - * * .* -1/(1 +  IS,)! п + (12)
1 +  |ЛЯ *  1  (Хп  —

Я=в ДГд,_| Н-1 , 1ФП
где — относительная интенсивность п-го элемента классифици­
руемого сигнала.
А

0.8

0,6

0,4

0.2

О

■M’Z

,
/
1

w J i 1
( ■ & / / / ,

W

В*

0,6

0,6

0,4

0,2

О

Fk-w' Л

s q j
tO '/jl [/

4^-V'2

£ y /  / /
y / /

10
а

20 20

6
Рис. 3

Выражение (11) с учетом (12) имеет вид
М К к Nк

(13)Dk =  П  (! — F‘) У  ехР (— ^*.*-1/1 +  N п _Г"Mart Г/| Г£
1>Ь - n=sNk_j-f-J " i+ n

Вероятностные характеристики классификации одиночных N-
Ny

мерных сигналов относительной интенсивности [Ах; =  для раз-
/1=1
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личных вариантов классификации при # макс <  10, представленные 
на рис. 3, свидетельствуют о возрастании достоверности класси­
фикации с ростом относительной интенсивности сигналов 1X5!, не­
обходимости неоднозначного изменения в зависимости от |хг, 
противоречии между достоверностью и поднотой классификации, 
определяемой числом классов М.
- Оптимальное их сочетание можно определить с использованием 

обобщенного показателя качества классификации— информатив­
ности /. В отличие от работы [3] введем в рассмотрение- инфор­
мативность не сигналов, а классификации, зависящей от числа классов 
и определяемой характеристиками классификации. Анализируя про­
стую функцию информационных потерь при условии классифи-

м  *

кации сигнала^-го к л а с с а ^  =  £  СйгР (Л*/Лг) и полагая, что пра-
______ 6 = о ______________________________

\ Ь ' ю" ь *10'* | ^

--------М -2 ------- 1 н *

--------А Н - « - ;

Рис. 4
вильное решение, принимаемое с вероятностью Dg — Р (Ag/Ag) не 
вносит вклада в Rg (CgS =  0), а ложные решения одинаково ущерб­
ны (Ckg =  1), получаем R =  1 — Dg. Аналогично условная функция

м  .
информационных приобретений U d =  VkgP {Ak/Ag), если коэф-

фициенты «вознаграждений» Vhg полагать следующими; VgR =  1, 
Vkg =  0. Безусловный информационный выигрыш классификации и 
будем считать ее информативностью

м  м
■' =  . £  (Ut - R g ) =  £ ( 2 D e — 1), (14)

«=1 fi- 1  
что согласуется с критерием информативности Бейеса. Результа­
ты сопоставления характеристик информативности, рассчитанных 
согласно (15) с учетом (13) для различных М при NMaKC <  10 
свидетельствуют о пригодности изложенного подхода для опреде­
ления предпочтительных вариантов классификации сигналов при 
наиболее выгодных показателях ее достоверности Fk (рис. 4 ).

Изложенные результаты могут быть использованы при разра­
ботках, связанных t  повышением информативности радиолокаци­
онного наблюдения распределенных целей.
Список литературы: 1. Патрик Э. 'Основы теории распознавания образов/Пер. 
с англ. под. ред. Б. Р. Левина.— М.: Сов. радио, 1980.— 200 с. 2. Ван-Трис Г . 
Теория обнаружения, оценок и модуляции / Пер. с англ. под ред. В. И. Тихо­
нова.— М.: Сов. радио, 1972.— 180 с. 3. К осенко Г . Г. Критерии информатив­
ности при различении сигналов,— М.: Радио и связь, 1982.— 220 с.

Поступила в редколлегию  18.09.85.
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УДК 621.396

Ю. П. ЗУБКОВ, канд. техн. наук

ПРИЛОЖЕНИЕ ТЕОРИИ СТРУКТУРНЫХ СИСТЕМ СЧИСЛЕНИЯ 
К ЗАДАЧАМ СИНТЕЗА АЛГОРИТМОВ ПРЕДСКАЗАНИЯ 

СИГНАЛОВ КОРРЕКЦИИ

В современных радиотехнических систем ах широко распростра­
нены широкополосные составные сигналы с избыточностью. ''Син­
тез  эффективных демодуляторов сигналов данного типа можно 
выполнять на основе Ъдного из простейших методов векторной 
оптимизации —  максимизации апостериорной вероятности (метод  
градиентного декодирования в целом) [1] .  Помехоустойчивость 
приемников с градиентным декодированием в целом широкопо­
лосных составных избыточных сигналов в большой степени з а ­
висит от эффективности алгоритмов предсказания сигналов кор­
рекции.

Рассмотрим теоретические основы методики синтеза указан ­
ных алгоритмов, ориентированных на микропроцессорную реали­
зацию.

С помощью обобщения целого ряда комбинаторных задач, ре­
шение которых лежит в основе алгоритмов функционирования 
известных методов предсказания, можно определять некоторые 
основные положения структурной теории систем счисления. С о­
гласно принципам этой теории множество сигналов коррекции 
отож дествляется с множеством чисел. Последнее упорядочивается. 
Структура упорядоченного множества и определяет систему нуме­
раций его элементов; т. е. структурную систему счисления.

П усть задано п вполне упорядоченных множеств элементар­
ных сигналов

О п р е д е л е н и е  2. в/,г (V/ : / =  0, п — 1; V/: г =  0, т ,-— I) 
есть г-я буква /-го позиционного алфавита.

О п р е д е л е н и е ' 3.  5  =  {в/,,-} есть слово множества
п—\ ,

=  П  5 ?  • (2)

(3)

V а  : а  =  1, г; V г ; г =  1, л. .



- Тогда структура SD имеет вид

S o  =  (S/i—1,0» s n—2 , 0 ‘> • ■ •» s 0 ,о );

5, =  (s„_i,0; Sn—2.0» • • •» so,О» . . .
.............................. ................................ (4)

$ m 0 —  (Sn—1.0» S/t—2 ,0» • • •» So,m0—1)>

5 cardS£) == (sn— li Sn_ 2,mn_ 2—1» • • •» So,m0—l).

Если обозначить
M $n_ j  == (s I S =  S/i—I.var} 1

T. e.
M.sn_[ =  (Sn—1,0» • • •» ®n—1,0» • • •» Sn—1,1» • • -i Sn—1,1» • • •» Sn—l,/nn_i~l)»

TO '  .
SD =  U Sn~1-1, Sn~l-‘ =  { s : sn—і =  s„ -u )  (5)

i

И card S » -1-1; . .
Теорема 1.

f 0 \ - 
card S « - 1̂  =  card П s f  , V t s і =  0, /и„_і— 1. (6) 

I  /«.rt—2 J

Д о к а з а т е л ь с т в о :

Sd =  r i  s f ^ s L i  П  s f  =  {s, , , } ; : ! ; » - ! - 1 П  s f  =
/=п—1 /=n—2 ’ l = n —2

=  o r i  s f u ^ . >  n  s f .  ' (7)
/=n—2 /=»n—2

0

U S n - I .m n ^ j^ l  П  S f  .
1 J=n—2

Переписав (7) с учетом (5), получим
тп_  1- 1

SD =  и S'* 1*i , 
i= 0

откуда .
f 0 1 f 0 1 

card S '* -1'' =  card s„_u  П  s f  } =  card {sn- U } card { П  S f  }.
I j=a—2 J -I/=/t 2 J

Вследствие того что card {s„_i,;} =  1» находим ~

card S '1-1 ■' =  card І П  s f  )•
W = n - 2  . J

Из (7), (1) вытекает
( 0 \ 0 

card S '1-1 'l =  card І П  S? } =  П mi.
І /=л—2 J l= n  — 2

Теорема доказана.
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О п р е д е л е н и е  4. Позиционным номером р-го класса эквивсь* 
лентности Sa~1’" называется ,

Num (S'1- 1-*’) =  card j  U

Тогда согласно определению 4

Num (S rt~1*0) =  card 0  = 0 ; '

Num (S'1-1’1) =  card {S'1- 1,0} — T[ mr,
l—n—2

Num (Sn~1'2) =  card {Sn~l±° (J Sn~1-1} =
0 - '

=  card {S'1-1-0} +  card {S '*-1-1} =  2 П  а д
l= n — 2

; «л - 2- і
Num (S n- 1- ^ - i - i )  =  card j (J Sn~l>c

1*3=0
0

=  (m „_1—  1) П  mi
l—n—l

И

=  у 8 « -^ (зп- и ). (8)

Обозначим

(5„_и ) =  {5 ! =  вл-І.^; 5„^2 =  5П_ 2(,}. (9)
Следовательно,

саг^ {5п- 2-‘'(5л_ 1>р)}«л-2-1 =  т „ _ 2. (10)

Теорема 2.

с ^ { 5 я^ ( я п*1.р)} «саггі 1 ^ 5 / *  ( II)

V/? і р =  0, /Пп—1— 1, V /1 / == 0, тп- 2— 1. 

Доказательство тривиально, поэтому не приводится. В частности,

сага {5 я- 2-'(5„_1,0)} =  Г1 'Шс. • (12)
■ с~п—3

О п р е д е л е н и е  5. Позиционным номером 1-го класса эквива­
лентности (5л- 1,р) называется



О п р е д е л е н и е  6. Позиционным номером К-го класса эквива- 
тности S"-*'* (sn-t ,Pi . . . ; s n~i,k) называется ■ • .

Num S n- ‘'k (•) =  card | Д  S « - “ (•) J, (14)

4 p  ip  =  0 , mn—\— 1; . . Vk> /2 =  07^72̂ 15^ 1 .

Теорбма 3.

* card S n~ uk {Sn-i.pl Sn—2,p\ • • •! Sn—t,k) =  card | П  S j |. (15)
I ]=n-t- 1 J

Теорема 4. Номер элемента (s„_i,a; . . s0,c) в SD определяется 
сум м ой соответствующих позиционных номеров

Num (s„_i,a; . . s0,c) =

=  S  Num f  S - ^ n - c  Is л ; . • s ' *  ) . (16)
{ _  1 L • \ n~ l ’l£ s n—1 n—t—l,t£ S n_ f _ i J J

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Раскры в (16)* с учетом (13), получим 

N u m (s«_j,a; . . . ;  s 0,c) =  eard A , 

где ' ,

,4 =  card | (J +  card | U S n~ 2,(’ (sn_ i,a) J +

-f- card | \j o S n~ 3-fi (s„_i,a; . . s„_2>6) | +  . . .  +  card x

x  (s„_i,a; . . г?„_ж ,а) j +  . . .  +  card

Sn—2,b> • • ■i ®1.т) !• ^  ( 1 ^ )

Проанализируем первое слагаемое в (17).  Согласно (5) дан­
ное слагаемое соответствует мощности лексикографически упоря­
доченного множества векторов из 5д, для которых 5я-1 при­
нимает значения ОТ 5 „ _ 1 , 0 до « „ - 1, а - 1 - Из (1) вытекает, что 
следующие элементы содержат 5„_1, а. Рассмотрим второе 
слагаемое в (17) .  В соответствии с (7) оно определяет кардинал 
лексикографически упорядоченного множества слов (сигналов кор­
рекции), в которых ( п — 1)-я буква есть вп-иа, а буква 5п-2 при­
нимает значения от зп- 2, о до з п- 2, 6- ь  Таким образом, второе мно­
жество такж е несет на себе лексикографическое отношение доми­
нирования. Анализируя остальные слагаемые в (17) ,  нетрудно 
установить их соответствие словам из (4). Последнее слагаемое 
определяет множество слов, у которых левые п — 1 буквы такие 
же, как и в исходном слове. Последнее слово данного множества 
содержит букву 50, С-1. В соответствии с (1) следующим будет
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слово, открывающее множество. Последнее означает, что исходное! 
слово содержится во множестве А' таком, что card Л'=саг<1 АН-Л11 

Таким образом, доказано соответствие (16) величине card / l'J 
Поэтому, учитывая (13),  Получаем

Num(sn̂ i,a; s„_2>&; . • ■; s0,c) =  card Л .
Теорема доказана.

С л е д с т в и е  1 т е о р е м ы  4. Начальный элемент множества 
So  имеет номер

Num (s„-i,0; s„_2,0; . . . ;  so.o) =  0.
С л е д с т в и е  2 т е о р е м ы  4. Конечный элемент в 5д имеет 

номер
П—1

NuiB (S/i—\tmn_i—Ь * • ■» S/i—2,mn_* ’ *’ 0̂,mo—i) “  О
£“ 0

Д о к а з а т е л ь с т в о .
n—1 it—2 n—3
П  tn{ = (m „_ 1 — 1) n rtii +  (mn-2 — 1) П m i +  . . .  + / n 0 — 1 =  
i=0 0 i=0 

Л—2
=  (m.n—1— 1) О  щ  4~ • • • 4* {m i~~ 1) Mo 4" (m0.— 1) —f- 1 — 1 =

1=0
n—2 n—2

=  (m „-i — 1) П  mt +  . . .  +  (m„_i — 1) П  mt +  mn- i  — 1 =  
t*=0 1—0

n—2 n—2 n—1
' =  mn- i  Tltnc —  П  m{ +  m„_i — 1 =  П  mt — 1.

1—0 i-=0 1=0
С л е д е Л и е  3 т е о р е м ы  4 .  Элементы любого словарного 

множества можно перенумеровать, т. е, на этом множестве моде"« 
лируется натуральный ряд чисел.

О п р е д е л е н и е  7. С ловарное множество, элементы которо­
го  нумеруются согласно (16), называется моделирующ им.

О п р е д е л е н н е  е. Н умерацией называется процесс м одели - 
рования натурального р яда  чисел на моделирую щ ем  множестве<

Теорему 5 («существования»).
i i t—1
и  m i—  1 =  £  Sj,mj- 1 П m t +  s 0,m0_ i .  (18)
;=o /=»i ;=o

Д о к а з а т е л ь с т в о .
Так как

i . i—i
П mi =  si,mi—i U m i +  . . .  4- si,^ —1 +  4~ 1 > 
i=0 1=0 

имеем -
/ /-1
П Wj =  i П  Hr • • • 4~ 4* mol
f=0 <=0
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I 1_I /— 1
П  mi =  .Si.mi-1  п  m,:+  n  tnL.
i= 0  1= 0 1=0

Наконец
z-i i ,

+  1.) П « ,  =  П  mi.
• 1=0 . 1=0

Теорема доказана.
С л е д с т в и е  т е о р е м ы  « с у щ е с т в о в а н и я » .  Если /я/ =  

=  const =  2 , то

П  rri[—  1 =  т  =  s ' 2/ =  2 Z— 1 .
i = 0  4 = 0  i = о

Теорема 6 . Множество является моделирующим, если оно сло- 
варно и

i
card S* >  2  т ,  У К ,  1 \ К > 1 .

i= О

Д ан ная .теорема подтверж дает возможность сущ ествования п ара­
доксальных систем счисления.

Т е о р е м а  7. Е сли  суммы символов в каждой позиции моде­
лирую щ его  множества одинаковы, то кардиналы позиционных а л ­
фавитов неизменны.

Рассмотрим вопросы, связанны е с формированием позицион­
ных алфавитов. М ножество позиционных алфавитов с учетом (1) 
можно представить так:

{card So; card S f ;  . . . ;  cardS*-i},''
или

(то; t i; • • •; t* - i)- ( 19>
Д л я  анализа характеристик. (19) используем элементы теории 

возвратных последовательностей [2]. Пусть

т ( 0) =  1. т (/ <  0) =  О, Т (0  =  ст (/ — 1), (20)
тогда последовательность (19) имеет вид

( 1 ; 1 ; 1 ; . 1 ; . .  .}, (2 1 )

{1; 2; 4 ; . . . ;  2 ^ ; . . . } ,  с =  2; (22)

(1; т ;  т 2; т 3; . . . ;  m l~ l; . . . } ,  с =  m. (23)
Если

т - 1

Т (0  =  2  т(0) =  1. (24)
1 = 0

то при m  =  2 , р  =f 1 у (I) =  т {I — 1) +  7  (/ — 2 ).
П оследнее вы раж ение соответствует известной фибоначчиевой 
возвратной последовательности второго порядка.

- 31



Из анализа эволюции характеристик лексикографически упо­
рядоченного множества следует, что перспективными являются 
множества матричных элементов. Аналогичный вывод содержится 
и в работе [3].

Для каждой из последовательностей (21) — (24), называемых 
«базовыми, можно построить соответствующую матрицу.

В общем виде матричный сигнал коррекции записывается в 
следующем виде: ' ■

т ? ( 0 . т * ( ° )  =  1 ;
V (О, V (° )  =  !;

Н Б  / А .V =11  (0 .
Н Б /1\

V =  V  (О-
Представление совокупности сигналов коррекции в виде опре­

деленной структуры позволяет эффективно нумеровать ее эле- 
„ менты. Теоретико-множественное описание указанной структуры- 

в виде соответствующей системы счисления, называемой струк­
турной, открывает широкие возможности в реализации алгорит­
мов формирования сигналов коррекции на микропроцессорной 
юснове. Данные возможности следуют из того факта, что функ­
ционально новые алгоритмы отображают процедуры перехода от 
систем счисления сигналов управления к структурным системам 
счисления сигналов коррекции.

Список литературы: 1. Зубков Ю. П. Градиентное декодирование в целом со­
ставных сигналов с избыточностью / /  Радиотехника.— 1981.— Вып. -59. С. 32— 
39. 2. Маркушевич А. И. Возвратные последовательности.—  М.: Наука, 1983.— 
48 с. 3. Вышинский В. А. Об одной универсальной алгоритмической системе// 
Автоматика.— 1984, № 4.— С. 71—73.
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Б. Г. ТЕРЯЕВ, канд. техн: наук

ПРЕДСТАВЛЕНИЕ СИГНАЛА НА ВЫХОДЕ ЧАСТОТНО-ОГРАНИЧЕННОГО
ЛИНЕЙНОГО ТРАКТА

Исследованию помехоустойчивости квазикогерентных ФМ демодуляторов 
с  учетом работы их устройств синхронизации и при отсутствии межсимвольных 
искажений в линейных каналах посвящена работа [1]. Для такого исследования 
необходимо предварительно определить отношение сигнал-помеха на выходе 
устройств синхронизации — формирования опорного колебания (УФОК) и 'в ы ­
деления тактовых импульсов (УВТИ). Указанное отношение зависит от отно­
шения сигнал-помеха на выходе устройства и его функциональной схемы. 
Практически любое устройство синхронизации демодуляторов ФМ сигналов 
можно представить в виде последовательно соединенных звеньев — безынерцион-
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{ого нелинейного преобразователя (НП) и узкополосного Линейного фильтру- 
ощёго элемента (ФЭ) [1]. В НП сплошной энергетический спектр (ЭС) сигнала
I аддитивного шума превращается в дискретно-сплошной. Образующиеся в этом 
:лучае дискретные линии на выходе НП — опорное колебание (ОК) или такто- 
зая частота — фильтруются в ФЭ и далее используются для синхронизации. 
Сплошной ЭС на выходе НП образует помеху, которая частично проходит че- 
>ез ФЭ, и на выходе устройства синхронизации формируется конечное значение 
отношения сигнал-помеха. В зависимости от типа НП сплошной ЭС на. его 
шходе образуется либо только спектральными составляющими аддитивной по­
мехи, либо этими составляющими и дополнительно комбинационными, обуслов­
ленными сигналом и аддитивной помехой на входе НП.

При наличии частотно-ограниченного канала сигнал на его выходе нельзя 
)аписать в виде суммы неискаженного входного сигнала и аддитивной помехи, 
поскольку полезный сигнал дополнительно искажается межсимвольной помехой 
(МСП). В этом случае выходной сигнал канала можно записать в виде суммы 
»скаженного МСП полезного сигнала и аддитивной помехи. Нетрудно при этом 
юлучить ЭС такого искаженного сигнала. Однако, чтобы определить ЭС сигна­
лов на выходе НП, необходимо знать многомерные функции распределения ис­
каженного МСП полезного сигнала [2], Указанное затруднение можно обойти, 
представляя искаженней полезный сигнал на выходе канала в виде суммы не­
искаженного сигнала и межсимвольной помехи. Далее покажем, что в этом слу­
чае можно определить ЭС межсимвольной помехи и найти энергетический спектр 
сложной помехи, равной сумме МСП и аддитивного шума. Таким образом, сиг­
нал на выходе, частотно-ограниченного канала с аддитивным шумом представ­
ляемся в виде суммы неискаженного сигнала и сложной помехи с известным 
ЭС. Это позволяет использовать методику определения ЭС на вяходе НП, уст­
ройств синхронизации [1] при межсимвольных искажениях Полезного сигнала 
в канале. ,

Итак, найдем ЭС межсимвольной помехи на выходе радио­
канала. .

Энергетический спектр межсимвольной помехи на выходе ли­
нейного, частотно-ограниченного канала. Предположим, что ин­
формационные сигналы передаются по частотно-ограниченному 
каналу с комплексным коэффициентом передачи /с(/а>) =  Л(т) е'?“ , 
где Л (со), ф(ю) — его частотная и фазовая характеристики. В даль­
нейшем будем рассматривать отношение сигнал-помеха на выходе 
устройств синхронизации. Поэтому без потери общности исследо­
вания полагаем, что указанный комплексный коэффициент пере­
дачи нормирован. Пусть на вход канала поступает неискаженный 
информационный сигнал 5 ВХ(0 -  Запишем сигнал на выходе ка­
нала

5 ВЫх (0 =  5ВХ (/) +  5 Мсп (/), ( 1 )

где 5мсп (0  — сигнал межсимвольной помехи.
Входной сигнал 5ВХ(/) — произвольная случайная реализация 

на интервале О — Т. Запишем преобразование Фурье этого сигнала!
т

5ВХ (/«э, Т ) =  $ (2)
о

Спектральная интенсивность выходного сигнала

5 вых(/ш, Т ) =  5вх(/Ч  Л /С (/ш ). (3 )
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Используя формулы (1), (3), получаем спектральную интенсив- 
ность межсимвольной помехи -

5мсп (/<*>, Т) =  5 Вых (/<», Т). 5 ВХ ( /ш> Т),  (4;
позволяющую определять ЭСМСП.

Согласно определению ЭС данному, например, в работе [2], 
имеем

2
<$мсп (а>) — \im y m t  (5мсп (/<», 7’ )5мсп (—/«>» Т)}. (5] 

Подставляя выражение (4) в (5) и используя (3), получаем 

5 м сп (« ) =  1.1 — ^ (/“>)] П —  Ц —/<»)] П т у /Л] {5 вх(/ш, Т) х

х 5 вх( - / Ч  Г)} =  [ 1 -А -( /ш )] [ 1 - * ( - / » ) !  5ВХ(«>), (6;

где_5 вх(и>) — энергетический спектр неискаженного информацион­
ного сигнала,

5вх(ш) =  Пт {5ВХ (/ш, Т) 5ВХ (—/<о, 7 ^  (ба]
Т -+-оо 1

Таким образом, зная ЭС входного сигнала и комплексный коэф
- фициент передачи канала ^(/ш), находим энергетический спект[ 

межсимвольной помехи на выходе канала.
Если ввести функции а(ш) =  а, Ь(и>) =  Ъ согласно

& (/(в) — а (ш) 4 - ]Ь (о))- =  А (ев) сое  ср (ш) +  /Л  (ш) эш  (ш),

то выражение [1 — К (/« )] [1 — /С (—/ш)] можно представить еле 
дующим образом:

[1 — £(/ш)] [.1 — к ( — /ш)] =  11 — (а +  /^)] [1 — («  — /&)] = -
1 +  а2 +  Ь2 —  2я =  1 +  | к (/«> ) I2 —  2К е /е (/ш).

Тогда '*
5мсп (ш) == 5ВХ (ш) [ 1 +  | к (/со) р -  2 Ие 6 (/«))]. (66

Покажем, что выражение 1 +  | & (/со) |2 — 2Ие &(/«>) всегда поло 
жительно. В самой деле

1 +  | & (/ш) |2 — 21?е  ̂( »  =  1 +  а2 (ш) +  Ь2 (со) -г- 2а (и>) =
=  (а (со) — 1]2 +  62 ( « ) ) > 0 .

Если А(/<1>) =  1 =  а(ш), Ь(со) =  О, т .е . приемопередающий трак 
имеет равномерную частотную характеристику, и, следовательно 
является идеальным, то

5мсп (<*>)= {1 +  1 — 2 } 5 ВХ (о>) =  0 . . (6в
Таким образом, энергетический спектр МСП отсутствует. Ране 

энергетический спектр МСП определяли без учета статистически 
связи между сигналами 5 ВХ (0 . 5мсп(0- Однако его нетрудно пол^ 
ЧИТЬ при учете ЭТОЙ СВЯЗИ. ■;
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Если случайный процесс состоит из суммы двух статистически 
связанных процессов SBX (/), Sмсп (0 » то ег0 энергетический спектр 
запишем в виде [2 ] ■*

S BX (м) -f- StACU (u>) +  5 ВХ, мсп (о>) -f- 5мсп, ВХ (®). (7)
где вм сп(°)) — энергетический спектр МСП, найденный ранее'; 
SBx, мсп (<»). 5мсп, вх («>) — взаимные энергетические спектры про­
цессов SBX(t), 5 Мсп (0 .

Очевидно,
5 Вып (ш) — SBX (to) I Ä (/со) |2 —  Sbx (°>) -f- SMCn (<о) 4 -  

+  5мсп. вх («>) +  Sax, МСП (о>) 
или ,

5мсп (о ) +  5мсп, вх (<о) +  SBX> мсп («>) =  SBX (с») {| k (/со) |2— 1}. (8)
Таким образом, ЭС межсимвольной помехи с учетом статисти­

ческой связи между процессами SBX ( /), SMc n (0  определяется вы­
ражением (8), из которого следует, что при ft(/cö)==l энергети­
ческий спектр МСП исчезает.

Сумма взаимных ЭС процессов всегда отрицательна, за исклю­
чением вырожденного случая, когда межсимвольная ” помеха также 
отсутствует. Из формул (66), (8) имеем

Sbx, МСП (<о) +  5 мсп, вх (u>) =  S BX (со) {|.ft (/со) |2 —  1 } —

—  SBX (со) { 1 +  | k (/(!)) |2 —  2 R e  k ( /со )} =  SBX (ü>) х

X  {| ft О »  Р _  1 _  1 _  IÄ (/со) |2 4 - 2 R e  k (/со)} = - 2 S BX (со) X

X  {1 — Reft(/co)} =  —•2SBX(co)[l — a(o))}. . (9)
Случай к(/с») =  1 практически всегда отвечает условию а (со) =  1, 
т. е. когда межсимвольные. искажения отсутствуют.

Разумеется^ лучше воспользоваться точным выражением (8). 
Однако при математических преобразованиях конечный аналити­
ческий результат иногда можно получать с помощью менее точ­
ного выражения (6). Различие между спектрами^ полученными 
пр формулам (6), (8) небольшое. Кроме того, поскольку взаим-  ̂
ИЫе-ЭС всегда отрицательны, а спектр (6 ), найденный без учета 
статистической связи между SBX(t),  S Mсп (t),  всегда положителен, 
ffi ‘при использовании (6 ) получим завышенные значения мощ- 

помехи на выходе ФЭ и, следовательно, заниженное иско-, 
1Н>е отношение сигнал-помеха на выходе устройств синхрониза- 
Юри (нижняя граница).

K y PtMCTHM различие между определениями межсимвольной помехи исполь- 
ИРЙМ в работах, посвященных влиянию МСП на помехоустойчивость систем 
ИШ йЧи данных [3], и определением сигнала МСП в данной’ статье. Автор рач 

межсимвольной помехой считает значение отклика (импульсной реак-* 
^ ■ Ш ^ а л а  на элементарный радиосигнал) в моменты стробирования соответ- 

эквидистантным точкам. Если импульсная реакция канала удовлет- 
^ИИ|.условию отсчетности Найквиста, то МСП в определении [3] при идеаль- 
^ В Щ р о т е  УВТИ отсутствует. В случае смещения тактовых импульсов МСП 

даже и при выполнении условия отсчетности, Однако такое пред­

35



ставление межсимвольной помехи неудобно при исследовании работы устройств 
синхронизации. В самом деле, для оценки влияния узкополосных ЦФОК и 
УВТИ на помехоустойчивость демодулятора необходимо знать отношение сиг­
нал-помеха на выходе ФЭ, т- е. следует предварительно найти энергетический 
спектр сигналов на выходе НП. Для этого вначале необходимо знать энерге­
тический спектр МСП, которая определена равенствами (6) или (8) независимо 
от того, удовлетворяет или нет импульсная реакция канала условию отсчетности.

ЭС МСП, как это следует из (6), (8), обычно определяется высокочастот­
ными частями ЭС входного сигнала.
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Г. В. НЕСТЕРЕНКО

ОЦЕНКА ОПТИМАЛЬНЫХ ЗНАЧЕНИЙ НЕКОТОРЫХ ПАРАМЕТРОВ 
ВЫСОКОТОЧНЫХ СИСТЕМ СЛИЧЕНИЯ ШКАЛ РАЗНЕСЕННЫХ 

ХРАНИТЕЛЕЙ ВРЕМЕНИ

Достигнутая среднеквадратическая погрешность сличения (ПС) 
шкал разнесенных хранителей времени (Ш РХВ) по метеорному 
радиоканалу имеет порядок десятков наносекунд [ 1 ] . Проводятся 
исследования, направленные на дальнейшее снижение ПС ШРХВ. 
Уменьшение ПС связано с существенным ростом аппаратурных 
затрат.

Оценим приемлемые границы для некоторых параметров вы­
сокоточных систем сличения ШРХВ, выход за пределы которых 
вызывает неоправданные аппаратурные и энергетические затраты.

Введем следующие обозначения- р — эффективная ширина спект­
ра сигнала, временное положение которого подлежит измерению; 
^ —  соотношение сигнал-шум по напряжению,' =  У2Е/Мо\ «>о — 
несущая частота сигнала, й)0 =  2чт/0; Дш — полоса частот сигнала; 
6Ш — коэффициент широкополосности сигнала, кш =  сво/Дш; &р — коэф­
фициент различимости порогового устройства, 6Р — ит1аи\ ит — мак­
симально допустимая амплитуда сигнала на входе порогового уст­
ройства; аи —  среднеквадратическое значение нестабильности значе­
ний пороговых напряжений; т* — измеренное значение временного 
Положения сигнала.

Для одного и того же сигнала точность определения его вре­
менного положения зависит от выбранного алгоритма работы схемы
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привязки. Широко распространен метод привязки к продетектиро- 
ванной огибающей оптимально обработанного сигнала. Достигаемая 
при* этом ПС определяется из соотношения

О/ Afiq  ( 1 ), где р2 =  [(2*)*/2£j I n U U *d f  (2);

U —  спектр комплексной функции модуляции сигнала; u(t) =
— a(t) exp [/0 (/)]. .

В формуле (1) не учтены явления, влияющие на ПС, которые 
обусловлены аппаратурными факторами. Наиболее весомым из 
них является нестабильность применяемых схем определения вре­
менного положения сигнала, в ка- 
честве которых наиболее широко U 
применяются пороговые устрой­
ства.

В момент определения времен­
ного положения сигнала (рису­
нок) происходит сравнение зна­
чения сигнальной функции с по­
рогом uq и пороговая схема гене­
рирует импульс, положение т* 
которого на оси времени прини­
мается за истинное положение Q~ 
сигнала. Под действием шума 
происходит флюктуация момента пересечения сигнальной функ­
ции с пороговым напряжением. Закон распределения т* принято 
считать нормальным с дисперсией, даваемой формулой ( 1 ). В ок­
рестности точки т* сигнальная функция может быть аппроксими­
рована линейной функцией Uc(t) =  Umfit (3 ). .

Очевидно, что нестабильности схемы привязки к сигналу экви­
валентны флюктуациям значений порогового напряжения «о и 
приводят к дополнительному росту ПС. ,

Экспериментально установлено, что время корреляции этих 
флюктуаций существенно превосходит длительность сигнала. Счи­
тая закон распределения значений щ  нормальным и учитывая 
(3 ) на основании устойчивости нормального закона и независи­
мости случайных процессов u0(t), u0(t),  закон распределения из­
меренных реальным пороговым устройством значений т* можно 
также считать нормальным с дисперсией

- V - а? +  оы, (4)

где о1и — среднеквадратическая погрешность определения временного 
положения сигнала при <7 -> °° реальным пороговым устройством 
с нестабильным порогом. -

Подставляя (1) в (4), в учетом (3) получаем

(5)
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Смещение средних значений г* за счет медленных изменений Дцл 
порога Wo( t) можно оценить с помощью величины Дт*, которую 
находим из (3) в момент фиксации времени прихода сигнала uc (/j§ 
Ат* — Аио/ит р (6). Следовательно, для снижения систематических^ 
составляющих ПС требуется жесткая стабилизация « 0, увеличение [3 

'и расширение динамического диапазона по входу и у применяемых; 
пороговых схем. ;

Представляет интерес исследование возможности измерения вре­
менного положения сигнала т* по фазе высокочастотного заполне­
ния сигнала, поскольку при этом в (1) входит величина (2) рс =='
=  V о)о +  р2 (7), причем при km >  1 имеем j30 ^  ш0. Очевидно, что 
в этом случае для устранения неоднозначности иутем предвари­
тельной временной привязки к огибающей сигнала необходимо вы­
полнение условия ат. <  2тс/3со0 (8). Решая (8) с  учетом (5) относи­
тельно получаем

q2 >  9/(4TC2p2/«S — 9/kl). (9)

Зависимость между р и Дш определяется видом сигнала. Для двух­
частотного сигнала, обеспечивающего потенциальную точность из­
мерения т*, Рд.чС =  тсД/ =  Ди>/2, поэтому

<7пРед д ч с  >  9/^/kl — 9/kl) zz  l/il/kl —  l/kl). (10)

Для идеального порогового устройства (kp -> оо)

<7пред. д ч с  ^  3&ш/тс km. (11)-

Оценим требования к реальным kp. Полагая q =  6<7пред. д ч с . решаем 
(10) относительно £pî kl >  9b2k2m/(b2n2 — 9). При b -> оо получим 
k\ >  9&ш/я2 ~  k2m,, т. е. kv > k m (12).

• Таким образом; для измерения временного положения сигнала 
по фазе несущей частоты достаточно совместного выполнения ( 1 1 ) 
и (12). Если канал не вносит дополнительных искажений сигнала, 
то достигаемая при этом погрешность измерения т* из (5 ) составит

■' ат* к "  2/&ш/и>о =  у Л2Д(в/и>о- (13)
При этом вполне приемлемо применение пороговых устройств, 

имеющих kp — (2 — .3) кш.

Список литературы: 1. О точности различных методов сличения шкал координа­
ционного времени ИТС (X) с ИТС (SU). Исследования в области времени и 
частоты: Сб. науч. тр. ВНИИФТРИ. М., 1982,— С. 13—21. 2. Кук Ч., Берн- 
фельд М. Радиолокационные сигналы: Пер. с англ. /  Под ред. В. С. Кельзона.— 
М.: Сов. радио, 1971.— 568 с.
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П. Д . Б О Ц М А Н ,  канд . техн. наук, А. В . Е М Е Л Ь Я Н О В  

Ц И Ф Р О В О Й  С И Н Т Е ЗА Т О Р С И Г Н А Л О В

Успехи в развитии беспоисковой связи, систем автоматического 
контроля, служ бы  частоты и времени, радиоизмерительной тех­
ники, получение высоких точностных характеристик в радиолока­
ционных и радионавигационных системах неразрывно связаны  со 
стабилизацией и обеспечением когерентности рабочих сигналов 
группы автогенераторов, входящ их в систему. Кроме того, в 
связной, навигационной, измерительной и другой аппаратуре не­
обходимо реализовать частотную диапазонность. Проблемы элект­
ромагнитной совместимости радиотехнических систем вынуждаю т 
принимать меры по повышению эффективности использования ча­
стотных диапазонов, заклю чаю щ иеся в применении наиболее по­
мехозащ ищ енных режимов работы с оптимальным рабочим спект­
ром, в компактном размещ ении каналов связи с предельно малой 
сеткой частот и минимальными допусками на нестабильность ч а­
стоты  радиолинии, увеличении скорости перестройки частоты р а ­
диолинии на Запасной канал  связи и .см ене видов модуляции для 
защ иты  ради окан ала от помех. При использовании модуляции 
возникаю т проблемы создания высокостабильных .передатчиков, 
обеспечиваю щ их малую  нелинейность модуляционной характери­
стики с большими индексами модуляции.

П еречисленные задачи  в радиотехнических системах можно 
успеш но реш ать, используя в качестве основной .базовой струк­
туры  сигналообразую щ его устройства систему импульсно-фазовой 
автоподстройки частоты (И Ф А П Ч ). Применение в ней кварцевой 
стабилизации позволяет значительно расш ирить диапазон моду­
лирующ их частот, а наличие в цепи обратной связи делителя ч а­
стоты обеспечивает получение больших значений индексов моду­
ляции. Системы И Ф А П Ч — универсальные формирователи слож ­
ных сигналов [1; 2 ]. Астатичность по частоте системы ФАПЧ 
обусловливает возможность реализации частотно-манипулирован- 
ных сигналов путем изменения коэффициента деления делителя 
частоты в системе. Так как определенному значению выходной 
частоты в системе соответствует вполне определенный сдвиг ф аз 
сигналов на фазовом детекторе (Ф Д ), каж д ая задерж ка сигнала 
на любом из входов Ф Д  будет трансформирована в изменение 
фазы  сигнала синхронизируемого генератора (СГ) Дфсг. Это одни 
из путей формирования фазоманипулированны х колебаний. И с­
пользование взаимной синхронизации генераторов дает возмож ­
ность в одновременной реализации параллельны х частотно- и 
фазоманипулированны х сигналов.

Рассмотрим некоторые особенности работы и результаты  ан а­
лиза . системы И Ф А П Ч при воздействии на нее различного вида
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управляющих сигналов в целях формирования частотно- и фааЛ 
манипулированных колебаний в результате принудительной внуЯ 
ренней модуляции параметров колебаний СГ [3]. Воздейетвй! 
внешнего управляющего сигнала происходит в контур с  Г. I]

Уравнение, описывающее процесс управления фазой сигнал!
на выходе ФД в режиме синхронизации, имеет вид ?  =  2тг  ̂ |
где А — амплитуда импульсов на выходе ФД; «о — уровень По1 
стоянного напряжения на выходе ФД; <рп — постоянная разносы 
фаз сигналов на входах ФД, обусловленная разностью задерж^ 
сигналов в опорном и управляемом каналах системы ИФАПЧ.

Этй выражение показывает, что, при изменении К0 от нуля д0' 
А фаза сигнала СГ, приведенная' ко входу ФД, изменяется На 
на 2.-х.

Таким образом, путем подачи на дополнительный управляющий 
вход СГ регулируемого постоянного напряжения возможно управ- 
лять фазой выходного колебания системы ИФАПЧ с практиче­
ски любой точностью дискретизации и произвольным законом 
изменения фазы, которые определяются степенью дискретизации 
и законом изменения управляющего напряжения. Так, при регу­
лировании по определенному закону^ уровня постоянного напря­
жения происходит фазовая модуляция выходного сигнала, опре­
деляемая законом изменения уровня В качестве управляющих 
сигналов можно также использовать гармонические сигналы и 
сигналы с угловой модуляцией.

Наличие в цепи обратной связи делителя частоты обусловле­
но необходимостью расширения области неискаженного усиления 
фазоманипулированных (ФМн) сигналов, так как при этом область 
притяжения точки устойчивого равновесия системы расширяется 
в коэффициент деления делителя фаз. Однако увеличение коэф­
фициента делителя ведет к снижению частоты сравнения на ФД 
а при чрезмерном увеличении — и к потере информации о мгно­
венных значениях параметров сигнала СГ, так как ФД выдает 
информацию о фазовом рассогласовании один раз за период. 
В качестве узкополосного фильтра нижних частот (ФНЧ) жела­
тельно использование пропорционально-интегрирующего фильтра 
не только потому, что при этом увеличивается устойчивость си­
стемы с делителем частоты, но и с целью получения апериоди­
ческого характера переходных процессов, так как при этом рас­
ширяется область неискаженного усиления ФМн сигналов.

Рассмотрим воздействие на систему ИФАПЧ гармонического 
сигнала 1/ вн( 0 ,  который не выводит ее из режима удержания, 
т. е. полное отклонение мгновенной частоты сигнала СГ Ашпол« 
меньше полосы удержания системы Асоуд.

Полное отклонение мгновённой частоты сигнала СГ систе­
мы ИФАПЧ с простейшим интегрирующим ФНЧ от установив­
шегося значения при воздействии сигнала Увн

<*\ -  ^ с г и ^ О + Р Т ф )  - 
п°лв [Р ) -  /> (1+ />Т ф ) +  5с г КФД/Кд ’
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где Л^сгн 0») —  отклонение частоты сигнала СГ, Д(оегн (р) =  <$crVBH (р)* 
не охваченного цепью обратной связи, в результате воздействия на 
его управляющий вход; Тф —  постоянная времени ФНЧ; Ser —  кру­
тизна статической характеристики управления, СГ; Кфд — крутизна 
характеристики ФД; Кд — коэффициент деления делителя частоты, 
й цепи обратной связи.

При воздействии на систему ИФАПЧ управляющего напряжения 
VBH (0  вида функции включения (изображение по Лапласу такой 
функции имеет вид VrB н (р) — V^/p) 'текущее значение приращения 
цдстоты

Дшполн (0 =  5сгУ=е_5сгКфд/К^ ФН̂ (0.

Здесь V= —  уровень скачка управляющего напряжения; №Фн ч (0 —  
коэффициент передачи ФНЧ. ’

Устан; ви-зшиеся значения приращений частоты и фазы еигнала 
СГ соответственно равны ’

lim Дшполн (0 =  0; lim ДсрСг (t) =  V^. (1>
t-ь 00 /-* 0о ^Ф Д

При многопозиционной манипуляции фазы сигнала СГ необ­
ходимо выбирать ФД с линейной характеристикой, так как не­
значительное нарушение ее линейности сопровождается наруше­
нием закона приращения фазы. Предположи^ в (1) линейную 
зависимость К фд, получаем линейную зависимость приращения 
фазы выходного колебания системы от уровня К**, т. е. соответ­
ствие закона фазовой манипуляции закону изменения уровня уп­
равляющего напряжения.

При воздействии дискретно-ступенчатого управляющего посто­
янного напряжения, изображение по Лапласу которого представ­
ляется как

V,
V „ ( p ) = *  1

Р . Ь - е ~ р^ У

где V{ и xi — уровень и длительность элементарной i-й ступеньки 
управляющего напряжения, установившееся значение приращения 
фазы сигнала СГ •

• lim А (per V(. (2 >
t->-pa ФД

Это выраясение получено в предположении, что у  больше длитель­
ности переходного процесса системы ИФАПЧ.

При воздействии на управляющий вход СГ внешнего напряже­
ния, изображение которого имеет вид

■ ч - V .( \ — e ~ p%l'\

р \
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выражение для Ди>полн запишется как

А  полн [ р )  Р ^ [ Р  ( \  + Р 1 Ф ) + 8 С Г  К ф д /К д  •

Для перехода от изображения к оригиналу необходимо взять ин 
теграл

л • ,л 1 с ' ^ О - ^ О о  +  рТф)^ ,
СОполн(0 2тс/ 3 рх1 {р (1 +  рТф) +  5сг Кфд/Кд йр'

равный сумме вычетов

Диполя (/) =  Е  Ге3 =  •
I кфд хг

Приращение фазы сигнала СГ при этом

Д<рСГ {р ) =  1  Д<%олн ( 0  < и  —  й А -  У ('> Д<р ( 0  =  1 7 ^  У { , - ф ~ =  Х {. (3 )  о лфд ч ^фд
Выражения (1) — (3) позволяют сделать вывод о том, что в слу­

чае внешнего управления уровнем постоянного напряжения фаза, 
-сигнала СГ определяется значениями Кд, Кфд, и не зависит 
от 5 Сг- .

При управлении гармоническим сигналом операторное выражение 
полного отклонения мгновенной частоты сигнала СГ системы ИФАПЧ

Дщ ( р \ __________________ швн ^ви ^С гР  ( '  Н -РТ ф )

П0ля(р)  {Р* +  » 1 ) 1 Р ( 1 + Р Т Ф) + 3 С Г К ФД1КД ) ’

СО V - ш V
где ■ -°-н- ----- изображение гармонического сигнала, =

р * + < н  : . Р2 +  <&
— Уен ( р ) -  Из решения этого выражения

X

Д̂ полн (0 — в̂н*̂ СГ 5ІП (*)вн X

/ ■
1 со2 Т І“  ви 1 ф

“ в н ^ Т ф ^ С Г ^ ф д / К д  +  ^ с г К ф д / К д й ),2
X

вн

\ *

■ + т' < У  к ’ \  »Тф (,5 с г К ф д  +  ®в1? . л а \ ' *>д }

видно, что отклонение частоты сигнала СГ содержит установив­
шуюся и затухающую составляющие переходного процесса [4].

Установившееся значение отклонения частоты сигнала СГ при 
внешнем управлении гармоническим сигналом определяется выра­
жением

л /  \ ^вн^СГ^д^вн 1 Г \  \ 2 т -2  . /,.4
Д̂ полн («>вн)------2~"т V------ ё— тГ~ )“ вн Т ф К д— 5 с г К фд

которое представляет собой модуль частотной характеристики систе­
ма ИФАПЧ.
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Нормированная частотная характеристика системы

' м  ( . . . )  =  г .  „  - >/ ' 1 + « ’ »т Ф-
"вн Т фК д —  А л -К ф Д

Особенностью этой характеристики является то, что на частоте
5сгКфдШ =  -т---- ------------ ^ -----

Кд К 1 + 2 5 сгКФДТф/Кд 
она равна единице, а на частоте

КфД
,т*

достигает своего экстремального значения, равного Кд/5 СгК фдТф 
и с дальнейшим ростом частоты медленно стремится к единице. 

При воздействии управляющего сигнала с частотой
• с̂гКфд

Кд]Лі +  25сГКфдТф/Кд

система успевает отработать изменение частоты сигнала СГ, пре­
вращая это изменение в фазовую модуляцию сигнала СГ и обеспе­
чивая постоянное равенство частоты шсг.

Другими словами, в полосе частот модулирующего напряжения

^  5СГКФД
М ^  В̂ІЇ

К д ^ + ^ сгК ф дТ ф /К л  •
система ИФАПЧ осуществляет компенсацию мгновенного прираще­
ния частоты колебания СГ в. результате мгновенного изменения его 
фазы, т. е. система успевает отработать начальную расстройку 
Дшнач (и>вн), превращая ее в фазовую модуляцию сигнала СГ и обес­
печивая лостоянство частоты сигнала СГ.

При воздействии внешнего гармонического сигнала У Вн (<) с час­
тотой •

5сгКфд
Кд V  1 +  25сгКфдТфд/Кд

происходит модуляция частоты сигнала СГ по закону управляюще­
го воздействия, так как система не успевает отработать мгновен: 
ное приращение частоты сигнала СГ, а только обеспечивает по­
стоянство средней частоты сигнала СГ.

В связи с тем что рассмотренный цифровой синтезатор сиг­
налов обеспечивает стабилизацию частоты сигнала СГ, ширина 
спектра его сигнала всегда уже, чем в модуляторах, не охвачен­
ных обратной связью.
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КАЛИБРОВКОЙ

Радиотепловые изображения участков земной поверхности и 
расположенные на них объекты получают с помощью радиомет­
ров, расположенных на борту летательных аппаратов, движущихся 
с высокой скоростью. Решение такой задачи связано с получением 
большого объема информации за ограниченное время, что 'пред­
определяет поиск методов обеспечения высокой чувствительности 
радиометра. Ограничениями являются малое время последетек- 
торйого накопления сигнала^ максимальные простота и надежность 
конструкции радиометра.

ТГовышения^ чувствительности, в этом случае можно достичь 
в. результате 'периодической калибровки усилительного тракта 
радиометра, что позволяет снизить уровень флюктуаций выхода 
ного сигнала, обусловленных нестабильностью коэффициента уси­
ления. Достигаемая вследствие - этого степень повышения чувст­
вительности радиометра существенно зависит от характеристик 
цифрового фильтра..(ЦФ), обрабатывающего калибровочные сиг­
налы. Однако вопрос о выборе типа и параметров ЦФ, обеспе­
чивающего максимальную, чувствительность 'радиометра при за­
данных условиях функционирования, остается открытым.

Рассмотрим решение задачи синтеза ЦФ, оптимального по 
критерию минимума дисперсии оценки антенной температуры.

На рис. 1 представлена структурная схема компенсационного 
радиометра с периодической калибровкой. Принцип его работы 
поясняется импульсно-временной диаграммой (рис. 2). С помощью 
переключателя (П ), управляемого от синхронизатора (С ), вход 
приемника с периодом 10 на промежуток времени тк подключа­
ется к выходу калибровочного генератора шума (ГШ ) с извест­
ной шумовой температурой Т. Формируемая на выходе интегра­
тора И1, коммутируемого от синхронизатора, последовательность 
{К к (/г* о )}  усредненных на интервале тк калибровочных отсчетов
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выходного напряжения радиометра пропускается через нерекур­
сивный ЦФ; алгоритм которого описывается, соотношением

N

ик (ш0) =  Б  л#* [ ( « — о  ы ,
1=0

где як (п(о) —  выходная цифровая функция ЦФ, /ц — весовые коэф­
фициенты ЦФ.

Для каждого измерительного отсчета
п<СгНи+',и/2

£/* (**) =  —  f  v(t)dt,  0 < 4 < / „ ,
и я*о“Ии;ав4“'си/2

т

f lto
Ж-  7

Рис. 2

вырабатываемого на выходе интегратора И2, оценка антенной тем­
пературы [1]

Т ап (/«) =  с [С7„ (/„) _  1/к {nto)) +  Т.
Здесь коэффициент с определяется при калибровке радиометра.

Для того чтобы оценка Т а  ( t „ )  была несмещенной, необходимо
/V

выполнять условие Б  hi =  1 (1), а для дисперсии оценки справед- 

лива формула

o2TA (i») =  c2{  Sv ( f )\ H ( f ) ? d f ,  (2)
о

где £ 0(f)—  односторонняя спектральная плотность выходного пара­
метра; | Я  (f) |2 — частотная характеристика вычитающего устрой­
ства Б  (Рис- О

N

I я  (/) I* -  р  (/, t„) +  Я2 (/, Т*) Б  ЬЫ cos 2*/Sf0 (/ -  о  -
л /= 0

N
• 2Я (/, ти) В (/, хк) Б  hi cos 2тг/ (г/о +  *■)• 

(»0
(3)
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В выражении (3) В  (Д т) — модуль амплитудно-частотной харак­
теристики идеального интегратора, В  (Д -с) =  sin тс/Ч/(тс/т)*

Из соотношения (2) следует, что дисперсия оценки антенной 
температуры пропорциональна дисперсии выходного напряжения 
радиометра, пропущенного через полосовой фильтр с частотной ха­
рактеристикой, определяемой выражением (3). Высшие частоты 
подавляются в .результате фильтрующего действия функций В  (Д ти), 
В  (Д тк). Характер убывания частотной характеристики в области 
низких частот ( / <  1/2/0) зависит от параметра N  фильтра и его 
весовых коэффициентов. Отметим, что

в силу условия ( 1).
Д ля спектральной плотности низкочастотной флюктуационной 

компоненты напряжения на выходе квадратичного детектора радио­
метра, которая попадает в полосу прозрачности фильтра, известна 
формула [ 1}

где Т ш —  эквивалентная шумовая температура приемника; (/) — 
спектральная плотность относительных флюктуаций коэффициенту 
усиления приемника по мощности, подчиняющаяся фликкернома 
закону [ 1 ; 3]

Подставив выражения (3), (4) в соотношение (2) и выполнив 
интегрирование, получим , /

где ЬТК — флюктуациойная чувствительность идеального компенса­
ционного приемника, ЬТк =  Т ш (А/ти) 1//2;

S 0 (f) =  ^ [ s g (f) + 2
(4)

S g ( n  =  A / fb  1 < т < 3 .

4 A ( h ) ~ ( b T Kf  +  F ( h ) T l , (5)

F (h) — D  (хИ! t K) +  '£  h t +  2c (ти, it0 +  t a) —
1=0 / к

N

—  £  A / C ( t k , ! t  —  i \ t 0 , h  —  ( h o ,  . , . ,  h N ) £ R N+ K  ( 6)
i=o . '

В формуле (6 )



Интеграл С (х , 'у) — дифференцированием по второму параметру сво­
дится к табличному [4, с. 436], а вычисление D (х, у) путем введе­
ния параметра % *.

в ь ы - ' л М . е у р - и д р у л
О'

и дифференцирования по этому параметру также приводится к вы­
числению упомянутого табличного интеграла. Окончательные выра­
жения имеют вид

A  cos 11 + 1  т. j Г  (— y) ** 1

2 У

В  (х, у) =  --------------^ ) П ---------------- П# — х)‘1+! ~ { у  +  +

+  х(2у)^  +  у (  2 х)ч].

Поставим задачу синтеза ЦФ, оптимального по критерию мини­
мума дисперсии оценки антенной температуры, определяемой фор­
мулой (5). Д л я  этого достаточно найти ндбор весовых коэффициентов, 
т .е : вектор /г =  ( й , . . . ,Н х ) £ Я 1'1+\  минимизирующий функцию /Д/г), 
заданную соотношением ( 6 ), при ограничении вида ( 1).

I  *Составим функцию Л агранжа I  (Л, X) — Т7 (Л) +  X 2  Л, — ^
\г—о

и воспользуемся известной теоремой [5]: если й — точка локального 
экстремума в задаче (6 ), (1), то найдется множитель Л агранжа X 
такой, что выполняется условие стационарности функции Л агранжа 
по к, т. е. X) =  О, Л — О, Л ). Д л я  определения оптимального

элемента (й, X) получим систему N  +  2 линейных алгебраических 
уравнений

2  [ —р  Ь С (ти, и  о ф-.^и) — 2  й/с (хк, 11 - 11 (о) ] * — О,
I. Л/ Ти 1=0 Л

N

1 - 0 ,  Л?; 2  А/ =  1, (7)
7 = 0

решение которой имеет вид

йо =  (1 4“ ^ 0 /2 ; к  ~  (1 — (6"х)/2 , N  =  1 ;

Ао (£Гз +  £з)/2, к  =  1 — ^ 3 , к  =  (§ 3  — й ) /2 ,  N  — 2,
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• ' ( V  *о +  *ш) -  С ( V  у  _  с ( т и, 2/0 +  У  -  С ( т к , /0)
Ш  С ( т к1 / 0) . +  1 ( 4 / т к ) ’ ^ 2 ■ С ( Т В, 2*0) + ] / ( Д / т к ) ’

. 2 [С (Т К, <„) +  с  ( Т „  +  д  +  1 /(^ х к)] -  С (хи, д  -  С (х „  2 / 0 +  <„)

4С  (тк , *0) - С ( т в, 2?0) +  3 / ( Д / .к )

Отметим, что в случае отсутствия флюктуаций коэффициента 
усиления радиометра, когда А =  0, С (х , .у )  =  0, решение системы
уравнений (7) определяется выражениями А,- =  “ ---г, I =  0, ЛГ, т. е.
оптимальным является ЦФ с одинаковыми весовыми коэффициен­
тами, который назовем квазиоптимальным.

Заменой индексов и изменением порядка суммирования в фор­
муле (6 ) приведем ее к виду

N Г N

где

Р  (А) =  п  (ти, %) +  - ± -  £  А? +  2
"к 1=0

2  И)С (хи< / / 0 +  / и) —

1 = 0

(8)
2

АГ Л̂—I
~  £  Б  А,-А*+/С (тк, //0)

/=1 1=о
Введем в рассмотрение коэффициент /С =  агА/ЪТк, характери­

зующий ухудшение чувствительности реального радиометра по сравне­
нию с чувствительностью идеального компенсационного приемника. 
Учитывая выражение (5), имеем к  =  ] / '!  +  Д/х, , /7 (9).
.  Н а рис. 3 показаны зависимости коэффициента К  от отношения 

Ц / / 0 для оптимального ЦФ (ОЦФ) с N  =  2 (сплошные кривые) и 
соответствующего квазиоптимального фильтра (КОЦФ) (штриховые 
кривые), построенные на основании соотношений (9), (8 ). Расчеты 
выполнены для радиометра, описанного в работе [1 ] и имеющего 
следующие характеристики: А — 1 ,3 -10~ 10 Гц°>3; у = 1 ,3 ;  Д /=  1,5 ГГц; 
тк =  0,02 с. Результаты вычислений показывают, что радиометр 
обладает наименьшей чувствительностью для измерительного отсчета 
с Кроме того, выигрыш в чувствительности от применения
ОЦФ  по сравнению с КОЦФ даже при больших значениях (0 не­
значителен, поэтому при малых значениях /о целесообразно исполь­
зовать КОЦФ , обладающие более простыми алгоритмами. Д л я  таких 
Ц Ф  выражение (8 ) можно представить в виде

р  =  £) (тк, тк) +  |  р 2 1 С (ти, | Ц0 -р 1ц |) —-
N

Ц ( 1 “ ¥ т т ) с ( х к ,  Ио)]}. ( 1 0 )
[=1

а  суммирование в соотношении (3) для частотной характеристики 
устройства приводит к формуле

I Н (/) I2 =  &  (/. *.) +  В  (/, тк) Е  (/) (В  (/, тк) £  0  соз* Nr.fiо -
-  2 £  (/, тя) соз [«/ (У / 0 +  2 * „) 1), (1 1 )
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где

Е ф
sin (N  - f  I) n f t0

(N  4* 1) sin itf t 0 '

Д ля расчетов удобнее использовать усредненное на интервале 
1 0 , /о] по параметру t a выражение ( 1 1 ), которое имеет вид

! Н  (/) I2 -  &  (/, %) +  В  (/, тк) Е (f) [В (/, тк) Е ф  cos2 Nnfto -
- 2 В  ( !  ти) В  (/, 4 )  cos [(Л? +  1)

f j

U

12

/ V 1 0 ’с

V

to’ Ю с

О 0 2  0,4 0.6 03 У.%
Рис. 3

Зависимости коэффициента К  для КОЦФ с N  — 1, 2 при раз­
личных отношениях %/хк, вычисленные по формулам (9), (10), по­
казаны на рис. 4. И з результатов расчетов следует, что при малых 
значениях тиДк можно реализовать чувствительность радиометра, 
близкую к потенциальной.

Н а риф 5 представлена рассчитанная по формуле (12) усред­
ненная частотная характеристика устройства, использующего 
КОЦФ  с N  =  2. В высокочастотной области ее форма определя-

1 0

~ - й 73
са,

Ъ ' Я
-30

/ ХиЗмс

/
!

to'2с V

/

N'1
.....— і________
-1  .

\ \
10 10 10 1

Рис. 5

V
2,4

2,2

2.0

Г
т ^О м
й - 2 с

О 5
Рис. 6

N

ется функцией В (/, тк), а в низкочастотной области характери­
стику можно аппроксимировать функцией ЧЦЦ =  С *. П оказа­
тель V характеризует скорость убывания передаточной функции 
при уменьшении частоты. Его зависимость от порядка N  фильтра 
изображ ена на рис. 6 . При большом увеличении N  выигрыш в 
подавлении нижних частот незначителен, поэтому применять Ц Ф  
N  >  5 практически нецелесообразно.
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Таким образом, использование оптимальных ЦФ с весовыми 
коэффициентами, зависящ ими от параметров радиометра, позво­
ляет повысить чувствительность приемника. О днако в практически 
интересных случаях (в частности, при т и <СТо) выигрыш от при­
менения таких ЦФ по сравнению с квазиоптимальными незначи­
телен. ■
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Ц иф ровая аппаратура позволяет применять цифровую узко­
полосную фильтрацию сигналов в системе радиоакустического 
зондирования атмосферы (Р А З ).

При использовании метода радиоакустического зондирования 
атмосферы наиболее эффективным способом определения пара­
метров атмосферы является исследование частотного-спектра рас­
сеянной электромагнитной волны. Скорость распространения из­
лученного акустического импульса измеряется доплеровский р а ­
диолокационной станцией. Д ля  слежения за спектром частот доп- 
леровского сигнала в приемнике системы РА З используется сле­
дящ ий фильтр с автоматической подстройкой частоты [1]. Спектр 
сигнала преобразуется в область вспомогательной (промежуточ­
ной) частоты, где осущ ествляется фильтраций сигнала от шумов 
при использовании гетеродина, управляемого выходным" напря­
жением схемы АПЧ.

Радикальны м методом снижения минимально допустимого о т - - 
ношения сигнал-шум на входе измерителя частоты сигнала явл я­
ется ограничение полосы пропускания „фильтра доплеровских ча­
стот до ширины спектра частот сигнала на входе измерителя. 
Поскольку спектр сигнала перемещается по ш кале частот, такие
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устройства, осуществляющие узкополосную фильтрацию сигнала, 
строятся по типовой следящ ей системе и выполняют функции 
поиска, захвата и слежения за  спектром сигнала.

Так как возможности аналоговых методов построения фильт­
ров ограничены, перспективной является реализация узкополос­
ной оптимальной фильтрации цифровыми методами. О днако не­
обходимость использования аналого-цифровых преобразователей, 
цифровая весовая обработка ограничиваю т быстродействие при 
работе в реальном масш табе времени и усложняю т конструкцию 
фильтров. При обработке сигналов конечной длительности при­
меняются цифроаналоговые фильтры, не имеющие перечислен­
ных недостатков. П ерестраиваемый полосовой фильтр с цифро- 
аналоговым управлением со­
четает в себе элементы циф­
ровой и аналоговой техни­
ки. Он прост в настройке и 
функционировании, имеет 
небольшое число используе­
мых для его построения эле­
ментов.

Д л я  обеспечения требуе­
мой узкой полосы пропуска­
ния и высокой избиратель­
ности приемника радиоакустической локационной станции рассмот­
рим следящий фильтр с цифроаналоговым управлением [2 [.

Полосовой следящий фильтр 'создается на базе управляемого 
трансф орм атора (УТ) с преобразователем частота — напряж ение 
(П Ч Н ) в цепи прямой связи, синхронное управление узлами ко­
торого осущ ествляется микропрограммным а§томатом (М ПА) 
(рисунок). Основным узлом полосового фильтра является управ­
ляемый трансформатор (У Т), построенный на базе двух типовых 
микромодульных трансформаторов ММТИ-100.

Принцип действия основан на изменении коэффициента пере« 
дачи УТ в зависимости от частоты входного переменного напря­
жения под действием управляю щ его сигнала, формируемого 
преобразователем частота — напряж ение (П Ч Н ). Функциониро­
вание П ЧН  основано на подсчете числа периодов входного пере­
менного напряж ения за эталонный промежуток времени с после­
дующим преобразованием полученного двоичного кода в пропор­
циональное ему постоянное напряжение.

Синхронное управление всеми узлами П Н Ч осущ ествляет мик­
ропрограммный автомат, в состав которого входят последователь­
но соединенные генератор прямоугольных импульсов с кварцевой 
стабилизацией частоты (О),, декадны е делители частоты (Д Д Ч ), 
и формирователь импульсов (Ф ). От частоты тактовых импуль-« 
сов, поступающих на вход формирователя импульсов Ф, зависит 
■длительность эталонного промеж утка времени и соответственно 
верхняя граничная частота рабочего-диапазона частот следящ его 
фильтра, В приемнике системы РА З частота тактовых импульсов.

Вход 
0 - — УТ

ПЧН

Выход

’1/ал

17УосГШора 1 &■--------ПП   Т Г____

диапазона
\ ААЧ
 ________   МПА А
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поступающих с декадных делителей частоты на вход Ф, равна 
1 0  Гц, что соответствует длительности эталонного промежутка 
времени 0 ,1  с и верхней, граничной частоте рабочего диапазона 
доплеровских ч асто т— 10 кГц.

Электрически перестраиваемый полосовой фильтр в приемни­
ке системы РА З позволяет осущ ествлять слежение за  спектром 
доплеровских частот. П оложение этого спектра на оси частот х а ­
рактеризуется средней частотой

^ д с р - т
с 0

где Р с — мощность входного доплеровского сигнала; GC(F) — энер­
гетический спектр сигнала; К  (F) — амплитудно-частотная харак­
теристика (АЧХ) фильтра.

Д ля  полосового фильтра на базе управляемого трансформа­
тора (3]

Здесь F0 — частота, соответствующая максимальному значению АЧХ; 
k\ — коэффициент, характеризующий схемно-конструктивные пара­
метры фильтра; у — числовой коэффициент, у =  ^кШу/Шу, k f — коэф­
фициент передачи преобразователя, численно равный отношению 
напряжения на его выходе и входной частоте; / — длина средней 
силовой линии сердечника трансформатора; р — числовой коэффи­
циент; wy, R y —  число витков и сопротивление управляющей об­
мотки.

Центральная частота полосы пропускания фильтра в силу аси­
мметрии его АЧХ отличается' от частоты Fq =  EonWonRylkiWy R on на
Ве ЛИЧИНу ЬР —  | F ф  F о  I ~  Ror\l\F Г ' Д ' о п ^ о п .  ГДЄ Е o n , Rtm  і Won —  на- 
пряжение, сопротивление и число витков опорной обмотки транс­
форматора.

Из-за неравномерности АЧХ фильтра искажается форма спектра 
сигнала, что вызывает смещение средней частоты b.FCM~  FAo — FACр 
и погрешность измерения частоты Доплера ЬРД — &FCM/Fa.

Энергетический спектр сигнала на входе фильтра можно опи­
сать законом Гаусса:

О с  (F )  =  4 г д е х Р  I - 11 ~  •

Здесь ДГд — эффективная ширина спектра доплеровского сигнала. 
Тогда смещение средней доплеровской частоты с учетом вида 
АЧХ фильтра (1)

=  Д Г р Д ^ /(Д Г | +  bFl),

где Fp — расстройка частоты, ДFp =  Гдс — Г ф; ДГФ — полоса про­
пускания фильтра.
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Смещение средней частоты сигнала увеличивается с ростом 
расстройки частоты сигнала относительно частоты настройки 
фильтра и уменьшается при расширении полосы пропускания 
фильтра.

Так, относительное смещение частоты сниж ается в 3,45 раза  
при увеличении ДТУАТд в 2 раза  в случае ДТд/Тд^ОДИ, Д £р/д= 5 ,

Д л я  уменьшения полосы пропускания усилительного тракта 
приемника, которая обеспечит допустимую погрешность измере­
ния частота Д оплера, используется схема автоматическбй под­
стройки частоты и рассматриваемый электрически перестраивае­
мый полосовой фильтр.

Полосовой следящ ий фильтр с цифроаналоговым управлением 
можно реализовать по схеме, описанной в работе [2]. Основны­
ми структурными единицами фильтра являю тся два управляемых 
трансф орм атора, преобразователь частота — напряжение, син­
хронное управление узлами которого осущ ествляется микропро­
граммным автоматом. В состав микропрограммного автомата вхо­
дят последовательно соединенные генератор прямоугольных им­
пульсов с кварцевой стабилизацией частоты, декадны е делители 
частоты и формирователи импульсов по фронту входного сигна­
ла. Д иапазон задается двухразрядным двоичным-кодом.

Описанный полосовой фильтр с цифроаналоговым управлением 
имеет относительную ширину полосы пропускания порядка 1 %.

Список литературы: 1. Система радиоакустического зондирования атмосферы сан­
тиметрового диапазона волн /  С. И. Бабкин, В. И. Куценко, Ю. А. Пахомов  
и др. / /  V Всесоюв. симпозиум по лазерному и акустическому зондированию ат­
мосферы: Тез. докл. Томск, 1976.—  Ч. 3,— С. 143— 146. 2. Г лузм а н  П. Л ,, Д в о р -  
сон А, И . Электрически перестраиваемый полосовой фильтр С цифро-аналоговым 
управлением //П риборы  и техника эксперимента.— 1982, №  4,— С. 149— 151. 
3, Д в о р со н  А.  И . Исследование характеристик полосового фильтра на базе уп­
равляемого трансформатора // Радиотехника.—  1981.—  31, №  10.-— С. 60— 63.
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В. И. Ч А Й К О В С К И Й , А. Н. М И Р О Ш Н И К О В

П О Л У П О Л О С Н А Я  И К В А Д РА Т У РН А Я  Ф И Л Ь Т Р А Ц И Я  НА О С Н О В Е 
П О Л У П Е Р И О Д Н О Й  И Н Т Е Р П О Л Я Ц И И

Полифазны е фильтры с дискретной импульсной характеристи­
кой вида сп/ч(Ьд + п); п =  1, 2, к<=М использую т­
ся в составе цифровых КИХ-стру^тур для интерполяции промеж у­
точных отсчетов входной последовательности /  (к) в точках к +  п/д
[1]. В частном случае при <7 =  2 , п ~  1 полифазный фильтр осу­
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ществляет интерполяцию в узлах, совпадающих с серединой пе­
риода дискретизации. Такой фильтр можно назвать полупериодным 
интерполятором и описать его работу дискретной сверткой

і- {/(£)} =  Ц /(щ )з іп с - |- [2 (т  — 6) +  1] =  /(& +  0,5). (і)
т '

Для иллюстрации на рис. 1, а показана импульсная характери­
стика (ИХ) полупериодного интерполятора (к) ,  на рис. 1, б — 
входная последовательность /(&), на рис. 1, в — последовательность 
интерполированных отсчетов / (£  +  0 ,5). Процедуры и средства по- 
лупериодной интерполяции (ППИ) можно эффективно нспользо-

. . .  h '

Ln
\%

'> X T/
i k ‘

' X
/✓ f(K+Q5)

I v i
-f ?  1 2
Рис. l

вать для полуполосной фильтрации входных последовательностей  
и для выделения квадратурны х составляю щ их в виде о тсч ето в  их 
комплексной огибающей (КО) или аналитического си гн ал а  (А С ).

1 . Полуполосный фильтр нижних частот (ППФ оі) и м еет  п рям о­
угольную частотную характеристику (ЧХ) Н0і (р) в н орм ированной  
(приведенной к частоте дискретизации £ / 2 я )  полосе ч асто т  | р | <  
« 0 ,2 5 , изображенную  на рис. 2, а. Там - ж е пунктиром условно 
показан  спектр F(p)  фильтруемой последовательности f ( £ ) .  Ч ас­
тотной характеристике # o i(p ) соответствует дискретная и м п у л ьс­
ная характеристика h0i {k) =  sin  cnk/2, k ^ M  (рис. 2 , б ) П П Ф 0і 
сокращ ает ширину спектра сигнала вдвое, что п о зво л я ет  вдвое 
увеличить период 2 я /0  дискретизации данны х на выходе. С  учетом 
такого прореживания данных процедура ППФоі о п и сы в ается  дис­
кретной сверткой

#оі {/ Ш  =  £  /  (m) sine тс/ 2  ( т  — 2k).
т ,

Поскольку все четные (кроме центрального при т =  0) отсчеты  ИХ 
h 0i (k ) равны нулю,

# 0 1  {/(ft» = = /(2 ft) +  S ( 2 m +  1) sine тс/ 2  [2  (m — k) +  1 ).

*
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С учетом представления процедуры h{- }  полупериодной интерпо­
ляции (1) продукт полуполосной фильтрации ППФ 01

H 0]{ f ( k ) } = f ( 2 k )  +  L { f ( 2 k + l ) } .  (2 )
Из полученного выражения следует, что для полуполосной фильт­
рации в области  нижних частот необходимо: разделить входную 
последовательность f ( k )  на после­
довательности четных / ( 2k)  и не­
четных f ( 2 k + 1 ) отсчетов с помощью 
процедуры (М)  двухпозиционного 
мультиплексирования данных; вы- а  
полнить полупериодную интерполя­
цию последовательности нечетных 
отсчетов с помощью процедуры 
L{-}  полифазной фильтрации (по- 
лупериодной интерполяции); Объе- О 
динить последовательности четных 
отсчетов и продуктов полупери­
одной интерполяции с помощью 
процедуры их синхронного сумми­
рования 2 . Схема функциональных 
преобразований сигнала, соответ­
ствующая перечисленным процеду­
рам, показана на' рис. 3. а. П риме­
нительно к низкочастотной ф ильт­
рации следует исключить из р ас­
смотрения показанную  пунктиром 
процедуру вычитания из последова­
тельности четных отсчетов продук­
тов полупериодной интерполяции.

2. Полуполосный фильтр верх­
них частот ( П П Ф ю )  имеет прямо­
угольную ЧХ Я , о ( р )  в нормирован­
ной полосе частот 0 ,2 5 < \ р \ < 0 ,5 , 
показанную  совместно со спектром 
F( p)  на рис. 2, в. Из сравнения с 
рис. 2, а следует, что такая  ЧХ со­
ответствует смещенной на половину 
частоты дискретизации полуполос- 
ного фильтра нижних частот. С ле­
довательно, ИХ П П Ф ю  образуется из ИХ П П Ф о ;  в результате 
умножения последней на последовательность ехр {/л/г} =  cos nk  
(рис. 2, г ) . Таким образом, ИХ П П Ф ю  /мой== sin cn£/2cos A k ,  f te M . 
К ак и -в предыдущем случае, все четные (кроме центрального, 
равного единице) отсчеты ИХ равны нулю, а все нечетные совпа­
даю т с отсчетом ИХ П П Ф о ь  взятыми с обратным знаком. Поэтому 
продукт дискретной свертки входной последовательности с т а ­
кой ИХ

Н ш {/ (fe)} =  £  /  (m) sine « / 2  (пг —  2k) cos я [m —  2k)

■ * ш

4

Hq i(p )

r - F
-0,25 0  0,250,5- 10p  

Я р\\б (рI

Г  ~ ~ n r - \\f------ \L-----1
■0,5 0  0 ,5  1,0 p

Рис. 3
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однозначно представляется в виде суммы
H\ 0 { f ( k ) ) = f ( 2 k ) - L [ f ( 2 k + \ ) } ,  (3)

где, как  и прежде, оператор L{-}  определяет процедуру полупери­
одной интерполяции.

Таким образом^ для полуполосной фильтрации в области высо­
ких частот необходимо: разделить входную последовательность на 
последовательности четных и нечетных отсчетов; выполнить полу- 
периодную интерполяцию последовательности нечетных отсчетов; 
вычесть из последовательности четных отсчетов синхронные про­
дукты полупериодной интерполяции. Схема функциональных 
преобразований сигнала, соответствующ ая перечисленным проце­
дурам, показана на рис. 3, а. Применительно к высокочастотной 
фильтрации здёсь следует исключить из рассмотрения процедуру 
суммирования четных отсчетов и продуктов полупериодной интер­
поляции.

3. Двухполуполосный фильтр (П П Ф ц) обеспечивает одновре­
менную фильтрацию  входной последовательности в нижней 
( |p j< 0 ,2 5 )  и верхней (0 ,25<  |р [  < 0 ,5 )  полуполосах частот. П о­
скольку для каж дой из них используется одна и та ж е процедура 
мультиплексирования данных (оператор М)  и одна и та ж е проце­
дура полупериодной интерполяции (оператор L {•}), сложность 
двухполуполосной фильтрации не намного выше сложности полу­
полосной фильтрации. Д ля  перехода к двухполуполосной ф ильтра­
ции необходимо, как  это показано на рис. 3, а, иллюстрирующем 
схему функциональных преобразований сигнала при двухполупо­
лосной фильтрации П П Ф ц, дополнительно реализовать еще одну 
процедуру объединения данных — суммирование или вычитание 
продуктов прямой передачи и полупериодной интерполяции.

4. Фильтр комплексной вгибаю щ ей (Ф КО) по определению [2 ]» 
иллю стрируемому рис. 2 , д,  осущ ествляет полуполосную ф ильтра­
цию ДПФ о! последовательности u( k ) ,  образованной из входных 
отсчетов в результате смещения их спектра в область нулевых 
частот. Ш аг смещения равен четверти частоты дискретизации вход­
ной последовательности, так  что образуется спектр U ( p ) —F ( p -f 
+  0,25). Такое смещение, как известно, реализуется умножением на 
экспоненциальную последовательность exp {jnk!2}\

и  (k ) == f ( k)  exp {jr.k/2} ~  Ur, (k) +  ju\ (k ).
В вещественной составляющей продукта умножения

. ..  ( / . v , ;0  I f  (Щ  cos =  Ur (2k)\
и ,  (k) =  f  (k) cos « * / 2  -  ( f(aj , l m < c k  ( 2 4  +  1( =  0  (4 )

все нечетные отсчеты равны нулю. В мнимой составляющей
( /  (2k) sin z k  =  и\ (2k) — 0 ;

« ,(*) =  /(* ) sin * A /2 =  ' ( 5 )
\ f ( 2 k  t- 1)созпй ~  U\  (2 r4 -  1) w

равны нулю все четные отсчеты. Таким образом, как это следует 
из (4), (5) для формирования последовательности u ( k ) и разд е­
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ления ее вещественной и мнимой составляю щ их достаточно умно­
жить входную последовательность /(&) на знаковую  функцию  
$gn [соз я / 2  ( к—е) ], где е мож ет принимать любые значения в ин­
тервале 0 < е < 1, и осуществить двухпозиционное мультиплекси­
рование М  полученных данных. Н а рис. 3, б перечисленные про­
цедуры обозначены операторами ® и М. Д ля выделения квад р а­
турных составляю щ их КО каж д ая  из полученных таким образом  
последовательностей раздельно фильтруется полуполосным фильт­
ром нижних частот П П Ф 0ь П родукт фильтрации вещественной 
составляю щ ей ««(&), как это следует из формулы (2 ), имеет вид

ся(2&) — Ящ {«д (&)} =  «я (2к) +  Ь {иц{2к  +  1)} =  ия (2Щ, (6)

поскольку из (4) следует, что Ь {пд (2& +  1)} =  В .  В этом случае 
процедура ППФ 01 вырождается в процедуру неискаженной передачи 
четных отсчетов. Продукт фильтраций мнимой составляющей,- [см, 
формулу (2 )] _

С] (2к) Я 01 {щ {&)} ~  и\ (2к) +  Ь {и\ (2/г + ! ) }  =  £  {и,\ {2к 1)}, (7)

поскольку по определению (5) щ { 2 к ) = 0 .  В этом ^случае про­
цедура ППФо, вы рож дается в процедуру полуперйодной интерпо­
ляции нечетных отсчетов. Таким образом, для выделения сосРавля- 
ющих КО необходимо: окрасить последовательность отсчетов вход­
ного сигнала ?(к)  знаковой весовой функцией sg n  {соз ет/2 (£—е) ] 
(оператор ® ) ; осуществить двухпозицирнное мультиплексирование 
окраш енной последовательности (оператор М ) ; выполнить полу- 
периодную интерполяцию нечетных отсчетов и,1{2к + 1 ) окраш енной 
последовательности (оператор Ь{-})  и использовать интерполиро­
ванные отсчеты в качестве мнимой составляю щ ей КО С1 (2Дг); ис­
пользовать четные отсчеты «я (2 к) окрашенной последовательности , 
в качестве вещественной составляю щ ей КО сК(2к).  Схема функ­
циональных преобразований сигнала, иллю стрирую щ ая перечис­
ленные операции, показана на рис. 3, б.

5. Фильтр аналитического сигнала (ФАС) по определению [2], 
иллюстрируемому рис. 2 , е, обеспечивает фильтрацию  входной 
последовательности /(&) в нормированной полосе частот 0 с р < 0 ,5 .  
ЧХ такого комплексного фильтра С}(р) совпадает со смещенной 
на четверть частоты дискретизации частотной характеристикой 
полуполосного фильтра П П Ф 01. Ей соответствует ИХ вида д(к)  — 
=  Д (&) + / э т  с я /2 £ з т  я/2£, где дельта К ронэкера А £ = 1  при к — О 
и А(/г.) = 0  при всех других значениях к. Свертка входной последо­
вательности с такой ИХ при условии двухкратного прореж ивания 
данны х формирует аналитический сигнал (АС) а{2к) .  И з со­
поставления рис. 2 , д  и 2 , е следует, что тот ж е результат мож но 
получить, если выделить с помощью ФКО последовательность К О  
с(2к)  и сместить ее спектр на четверть частоты дискретизации 
входного сигнала. Смещение спектра обеспечивается умножением 
последовательности отсчетов КО с ( 2 й) на экспоненту ё х р Ц пк}— 
— соз пк. Поскольку (6 ) — вещ ественная составляю щ ая КО
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W£i2lÛ =4\2k)<x>s> nk,  то ее умножение на cos n k  формирует ве-
'■зенную составляю щ ую  АС в виде

ац (2k) — uR (2k) cos кк  =  /  (2k) co$4k  — /  (2 &). (8 )

М нимая составляю щ ая КО (7) Ci ( 2 k ) —L [ f ( 2k+1) cos  nk}. Следо­
вательно, мнимая составляю щ ая AC определяется выражением 
&î(2k) = c o s  nkL{f (2k+  l)c o s  nk} (9 ) . И з соотношений (8 ), (9) сле­
дует, что для выделения квадратурны х составляю щих АС необхо­
димо: разделить входную последовательность f ( k )  на последова­
тельности четных f ( 2k)  и нечетных f ( 2 k + l )  отсчетов с помощью 
процедуры двухпозиционного мультиплексирования (оператор М)  
и использовать выделенную таким образом  последовательность 
четных отсчетов f ( 2 k ) в качестве вещественной составляю щ ей АС 
a R(2k)\  окрасить выделенную последовательность нечетных отсче­
тов f ( 2 k + \ )  знаковой функцией c o s n 6 = (  — l ) k (оператор g>); 
осущ ествить полупериодную интерполяцию окрашенной последо­
вательности (оператор £ {•} ); окрасить интерполированную после­
довательность знаковой функцией cos,n& = ( —1 )* (оператор ® ) 
и использовать результат -в качестве мнимой составляю щ ей АС 
ai ( 2k) .  Схема функциональных преобразований сигнала, реали­
зую щ ая перечисленные операции, показана на рис. 3, в. Учитывая 
известное представление мнимой составляю щ ей аналитического 
сигнала в виде преобразования Гильберта, мо’жно отож дествлять 
с  ним представленные на рис. 3, в нижней ветвью преобразования.

Рассмотренные процедуры в программной или аппаратной 
реализации можно использовать для предварительной цифровой 
обработки сигналов. Выделение КО или АС обеспечивает сужение 
полосы сигналов, двукратное понижение частоты дискретизации 
и двухканальное (векторное) их представление. Это особенно по­
лезно при необходимости регулировать ф азу или задерж ку сигна­
лов в цифровых системах пространственной обработки. Полупо- 
лосн ая  фильтрация в рассмотренном варианте весьма экономична 
и обеспечивает определенные преимущества при реализации мно­
гополосной КИХ — фильтрации сигналов или дискретно перестраи­
ваем ы х фильтров [3].

Рассмотренные процедуры фильтрации иллю стрировались на 
прим ерах обработки низкочастотных сигналов, спектр которых 
ограничен диапазоном ±£2/2'. О днако все они одинаково пригодны 
и для обработки полосовых сигналов в диапазоне частот 
(юо —£2 / 2 ) <  |© | <  (о 0 +  £2 /2 ) (2 ) с целочисленно кратными Q гр а ­
ницами. В этом легко убедиться, сопоставив нормированный (при­
веденный к частоте дискретизации О /я) спектр дискретного поло­
сового сигнала с приведенным к свойственной ему частоте дискре­
тизации 0 /2 я  спектром низкочастотного сигнала. При обработке 
полосовых сигналов полуполосным фильтром П П Ф 0! выделяется 
спектр основного лепестка в диапазоне (<а0 — £2/2)...ю0. Фильтр 
ППФю выделяет спектр в диапазоне к>о... (а>о+П/2 ). Двухполосная 
ф ильтрация разделяет спектр полосового сигнала на две равные 
части так  же, как  и при обработке низкочастотного сигнала. Фильт-
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ры комплексной огибающей и аналитического „ 
но случаю обработки низкочастотного сигнала -выкмШ 
лепесток спектра со смещением его центра к н у яб вШ р  
(Ф К О ) или в его натуральном представлении (Ф А С). ^
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В Ы С О Т Н О -В РЕ М Е Н Н А Я  Ф И Л Ь Т Р А Ц И Я  П А РА М ЕТ РО В  С О С ТО Я Н И Я  
Д И Н А М И Ч Н О Й  И О Н О С Ф Е РЫ . С О О Б Щ Е Н И Е  2. 

О Б Е С П Е Ч Е Н И Е  У С ТО Й ЧИ В О С ТИ  И С Х О ДИМ ОСТИ А Л Г О РИ Т М А

Рассмотрим два взаимосвязанны х вопроса, касаю щ иеся асимп­
тотического поведения расширенного фильтра К алм ана для п ар а­
метров состояния динамичной ионосферы [1]. Определим условия 
и способы обеспечения устойчивости алгоритма фильтрации состоя­
ния ионосферы. Практическое значение устойчивого. в вычисли­
тельном отношении фильтра трудно переоценить, поскольку реш е­
ние задачи фильтрации в работе [ 1 ] находится приближенными 
методами. Если фильтр устойчив, то влияние ошибок лин еари за­
ции модели динамики ионосферы с течением времени будет по­
степенно ослабевать [2 ].

Устойчивость разностной системы [1], а следовательно, и алго ­
ритма фильтрации состояния ионосферы обеспечивается выбором 
интервала временной дискретизации из условия

' ( ,)
где фгмакс — максимальный диагональный элемент матрицы ф2, со­
ответствующий парам етру состояния ионосферы с наиболее быст­
рыми высотно-временными изменениями.

При вычислениях по формулам алгоритма высотно-временной 
фильтрации параметров ионосферы с большой частотой, опреде­
ляемой уравнением ( 1 ), могут возникнуть повышенные требования 
к быстродействию вычислителя, на вход' которого поступают м а­
лоинформативные наблю дения состояния ионосферы. Кроме того, 
предсказание состояния часто необходимо выполнять с частотой, 
превышающей частоту поступления данных метода НР.
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Разобьем  период поступления входной информации метода H P  
на М  подтактов предсказания состояния ионосферы, длительность 
которых A t= A T /M  удовлетворяет условию (1) устойчивости р аз­
ностной системы. Экстраполированное значение состояния ионосфе­
ры д ля  m -го интервала между наблюдениями определяется в ре­
зультате модификации алгоритма, рассмотренного ранее [ 1 ] :

А ( т / т — 1) — Ф [ А ( т — 1 / т ~ 2 ) ,  АТ, АН]; (2)

Р % ( m i m  -  1 ) =.  W .  ЫЦ р ,  ( т _  , / л > _ 2 ) х

дА  (т —  1/ т ^  2)

- т  S  (3 )
ч , дФ [А (т —  i/m  — 2), Д 7\ АН) , т; , „  ч—
X, — -— ^      +  Pw ( т —  1), т  =  I, М

. J  д*. 4

д А  (т — I/m — 2) 

при начальных условиях

Л (0/— 1) == Л ( £ - 1 ) ,  p - ( 0 / _ l )  =  / ^ ( Æ - l ) .  (4)

В каждый é -й такт поступления наблюдения, отделенный от 
(&•— 1)-го М  подтактами предсказания (экстраполяции), производит­
ся оценка состояния ионосферы. Экстраполированное значение век­

тора состояния A ( k / k— 1) и ковариационная матрица его ошибок 
Рд ( k /k — 1) определяются по формулам

A (k/k  — 1 ) =  А (М /М  — 1), Р.2 (k/k — 1) =  Р~ ( М/ М  — 1). (5)

Таким образом, для обеспечения устойчивости алгоритма фильт­
рации целесообразно разнести Текущие оценки вектора состояния 
ионосферы на М  подтактов и провести экстраполирование его зн а ­
чения. Устойчивость фильтра определяет сущ ествование стацио­
нарного решения уравнений для ковариационных матриц ошибок 
фильтрации, наличие которого характеризует эффективность фильт­
ра йри увеличении объема измерительной информации.

Скорость сходимости расширенного фильтра Калмана к устано­
вившимся значениям ковариационных матриц ошибок Р 2 (А), Р А (kt, 
k — 1) определяется двумя основными факторами [2 ]: уровнем шумов 
наблюдения AA*(k) и- априорной неопределенностью в выборе на­

чальной оценки состояния А (0). Влияние этих факторов характери­
зуется ковариациоными матрицами Р A,(k) и Р д  (0 ) соответственно.

Уровень шумов наблю дения снижается при использовании эм-
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лирических моделей высотных распределений параметров ионсь» 
сферы для сглаживания результатов их измерений методом Ht>.; 
Примером такой модели служит «Международная справочная!  
модель ионосферы» [3], в которой высотные профили O C H C ч.
параметров описываются аналитической зависимостью а (Л) =  /  (8^  
А) (6). Здесь / ( • )  — известная векторная функция некоторого век­
тора параметров 9 и высоты Л. Параметры 9 определяются в резуль­
тате статистической обработки измерительной информации метода
HP, содержащейся в векторе наблюдений A*{k).

Условная функция распределения наблюдений Л*(А) при зат 
данном значении © с учетом соотношения (6 ) имеет вид

Р [A*(k)j£] -  const exp ( — ~  [Л*(А) —  F / i r  Я-> (k)* x

X M * (A )-F (5 )j} , (7)

где -
m  =  If (0, Ho +  Д Я ). . . 7(9, Ho +  LA#)]*:

Таким образом, максимально правдоподобная оценка 0*{А) 
находится решением векторного уравнения правдоподобия

Я [0*(А)]Я^ (А) М*(А) ~  ^  Г  (А)]} -  0 . (8)
69*(fe)

Решение уравнения (8) предусматривает совместную обработ­
ку всей измерительной информации, заключенной в векторе A*(k).< 
При большой размерности L-вектора это приводит к трудоемким 
вычислениям, связанным со значительными аппаратурными и вре­
менными затратами. '

Уравнение (8) можно записать 6 форме, для которой приме­
ним дискретный принцип максимума Понтрягина [2]:

7 (9) = 4  2  {> (* , L ) ~ f $ ( k ) l ) Y P - } { k ,  l ){2*(k; l ) ~
* Л* 1

~ h m ,  /]}. , (9)
Гамильтониан для него имеет вид 

Г [9 (А), Х6(А, О А, / ] ~ 4 К ( А ,  0  — /[9  (A), (А. *) X

х  {а*(А, / ) - / [ 0 ( А ) / }  +  XJ(A, i)0(A), (Ю)
а канонические,уравнения задаются соотношениями

1*[А, 1/L] »  _  «  9(А, / - *  1/£); <и )
А» (*> 0  f - 1/ь)
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Гв(Л, I —  1) = -^! , = хв(£, /)•
зй 19*<*. / - 1/1.) зо*(#, 1 — 1/х)

/ Г ( й ,  г - 1/ 1 ), / ] ^ - 1  (/г, /) {а*(^, / ) - / [ б * (& , г - 1/ 1 ), /]}. <12>

Здесь 6 *(&, 1/1), 8 *(£, /— 1//-) — интервальные оценки максимального 
правдоподобия, полученные по всей последовательности а*(&, 1), I у
=  Т7Т-

Совместное решение уравнений (11), (12) методом инвариантного 
погружения [2 ], определяет приближенный рекуррентный алгоритм
точечной оценки 8 *(к, /), 1 =  1 ,

•—► *—>
6*(£, 1) =  6*(£, 1— 1) +  Л .(& , 1) У Ш к -1-  ' )’ х

аь*(й, г— 1)

х  Р~.1 (Ь, 0 {»*(*. О 1), /]}; (13>

р е. (6 , 1) =  (к, 1 - 1 ) -  Ре» (/г, / -  1) _̂ /19у .  * -  1). п  х
36*(£, 1 — 1)

х  ( р (. (*, 1 _  1) £ £ ( * .  Ц . +  (*,. /) Г  х
( 30*(6, 1— 1) 30 (к, 1— 1) ]

х  а Г ^ М - в , ! ]  р И М - 0 , (Н>
за*(*, 1 — 1)

где Л * (&, 1) — ковариационная м атрица• ошибок оценивания. Н а­
чальные условия 8 *(&, 0 ), Ре* (£, 0 ) определяются априорными све­
дениями о возможных значениях вектора 8 .

Процесс получения последовательно уточненных максимально
правдоподобных оценок 6 *(&, /)-, 1 = 1 , Ь представляет известные 
удобства, так как распадается на ряд повторяющихся однотипных 
вычислений по формулам (13), (14) в реальном масштабе времени
по мере поступления измерительной информации а*(&, 1), 1 = 1 , /..

Из выражения (6) следует, что сглаженный высотный профиль 
вектора параметров ионосферы для /г-го этапа наблюдения опреде­
ляется соотношением

а**(к, Н) =  ПЬ*(к, Ц ,  'К). (15)
Выборочные значения этой функции для значений аргумента Л/ =  
=  Н 0 +  1ДЯ образуют /.-мерный гипервектор сглаженных наблюде­
ний Л**(6 ) =  [а**(к, Но +  Д Я ) . . .  <***(£, Яо + /.Д //)], который ис­
пользуется вместо А*(к) в качестве входной информации для алго- 

' ритма фильтрации параметров ионосферы. Вектор шума сглаженных
наблюдений ДЛ**(&) имеет ковариационную матрицу Рд** (&), диаго­
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нальные элементы которой' Р а** (й, 1 ) 1 = 1 ,  Ь равны между собой 
и в соответствии с неравенством Крамера — Рао 12] определяются
ковариационной-матрицей ошибок оценки вектора 0 . Поскольку при­
вязка компонентов этого вектора осуществляется к высотам, для 
которых соотношение сигнал-шум на входе устройства, реализую­
щего алгоритм максимально правдоподобной оценки параметров
ионосферы, максимально, элементы ковариационной, матрицы Р а** (й)
существенно меньше элементов ковариационной матрицы Р А. (/г).

Априорная неопределенность при выборе начальной оценки со­
стояния значительно суж ается в результате использования инфор­
мации, полученной в течение периодов стационарности ионосферы. 
Действительно, наряду со сравнительно быстрыми изменениями 
параметров ионосферы в периоды восходов и заходов Солнца, сол­
нечных вспышек и других явлений, ее состояние для достаточно 
длительных временных интервалов в середине дня и ночи можно 
считать стационарным. В течение этих периодов целесообразно
использовать упрощенную модель поведения ионосферы А (к) =
= Л ( й — 1 ) (16), для которой парам етры  расширенного фильтра 
К алм ана принимают вид

А Л

А  (й/й — 1) =  Л (й — 1) (17); Р Л (й/й — 1) =  Р л (й — 1), (18)
А  А

а сам фильтр вырож дается в рекуррентный максимально правдо­
подобный оцениватель начальных условий алгоритма высотно-вре­
менной фильтрации.

Д лительность временного интервала, для которого справедлива 
модель (16), а следовательно, и момент перехода к динамичной 
модели можно установить в результате анализа последователь­
ности остаточных членов [2 ]

А

7д (й) =  л *(й) — Л ( й/й — 1); (19)
Если расширенный фильтр К алм ана идеально согласован с истин­
ным поведением объекта, его остаточные члены образую т после­
довательность вида белого шума с нулевым средним и характе­
ристиками

Со (й) =  Е  {7.4 (й)>4 (Щ =  Р ЛА (й/й -  1) +  Р а * ( к ) .  (20)

С, (й) ч , Е  Г м  (й +  /) 71 (й)} = 0 ,  1 = 1 , 2 ,  . . .  (21)
В случае несоответствия истинного поведения объекта его модели
(16) корреляционная матрица С /(й), / =  1 , 2 , . . .  перестает быть 
нулевой. Рассмотренные ситуации назовем гипотезами Но и Н\  
соответственно.

Проверка коррелированное™  остаточных членов для принятия ре­
шения об истинности одной из этих гипотез является практически реа-



лизуемои только для стационарных эргодическйх последовательно­
стей, позволяющих определять выборочную корреляционную матри­
цу [4]

А Л Л А

£  =  А - Ш С г А - ^  ' (2 2 )
Л . л  л  N  N

где Л  =  <Иа& {Со} (23); С0 =  2  7Л (1)7А (1)/(М ~  1) (24); С, =  £  х
£-1 <=1

х  у  а  (г 4- 1) (0/(Л? —  I) (25); N  —  число анализируемых'остаточных
-членов. Поэтому ограничимся рассмотрением установившегося ре­
жима фильтрации, для которого Р л (Щ — Р л (А— 1), и стационар-

А  А
•ных эфгодических последовательностей вцда белого шума в качестве 
■ошибок оценки параметров ионосферы методом НР.

В качестве наблюдаемых данных  для проверки гипотез Н 0, Н 1 
используем взвешенные значения диагональных элементов матрицы

n  =  ( N — l ) l/2R u , l — \ , L  (26)

sh имеющие приблизительно гауссовские распределения с единичной  
диагональной ковариационной матрицей [4]

С С (• , £  С 1
Р [гь  . . rL/H о] =  const exp у  2j i f ib  (27)

A  A  f  L  A  A  Л  A

p i n ,  . .  Г1 0 1] *  const exp , -  J  S  ( п ~ г тксу ( г 1 ~ г ышс), (28)

A  A  A

д л я  гипотез Ho, Hi,  Здесь г «а ко (jV — 3) ,/2  рмакс, где рмакс—макси- 
мальное значение диагонального элемента корреляционной матрицы 

•остаточных членов (2 2 ).
Д л я  экспоненциального семейства функций распределения (27), 

(28) оптимальная процедура принятия решения о справедливости 
одной из гипотез Но, Н\ заключается в сравнении с порогом у на­
турального  логарифма отношения правдоподобия (2 ]:

—  А  А

1 Р [ 1̂* * ' ** и ^In у  , L/ 2£% Т. (29)

Р [ ri, • ■ ■, rjHo\

П осле подстановки в выражение (29) соотношений (27), (28) и при­
ведения подобных членов решающее правило принимает вид

L ^
У| ri } (30), где -q —  векторный порог обнаружения отклонения 

т=1 •
;истинного поведения объекта от его модели (16), выбираемый в со­
ответствии с критерием Неймана — Пирсона.
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Введем вероятности ошибочных решений. Вероятность ошибки 
первого рода, имеющей место, если отвергается гипотеза Я  о, когда 
она справедлива:

| о® | { ш | Л  Л  Л  Л

Р (Ну/Но) =  [ги . . . ,  г и Щ ] й г и  . .  йгь. (31)
Й  й

Вероятность ошибки второго рода, имеющей место, если отвергается 
гипотеза Я  о, когда она справедлива:

+ * Л л ^  Л
Р (Я 0/Я ,) =  . . .  (  р  [7г, , .  . Г п Ш < Ь и  . .  й П .  ,(32)

— 7| — Т)

Задав значение Р (Я ]/Я о ) и решив (31) относительно получим зна­
чение порога, минимизирующего вероятность ошибки второго ро­
да (32).

Полученный на основе упрощающих предположений в алгорит­
ме высотно-временной фильтрации рекуррентный максимально 
правдоподобный оцениватель характеризуется высокой точностью 
формирования начальных условий для фильтрации динамики со­
стояния ионосферы и существенно ускоряет сходимость его алго­
ритма.

Н а рис. 1 отображ ена синтезированная система фильтрации 
параметров ионосферы по их измерениям методом Н Р . П редстав­
ленная система наряду с расширенным фильтром К алм ана вклю ­

чает в себя высотный сглаж иваю щ ий фильтр (В С Ф ), использу­
ющий модель высотного профиля (М ВФ) параметров ионосферы; 
формирователь характеристик расширенного фильтра К алм ана 
(Ф Х РФ К ); модель динамики состояния (М ДС) и модель стацио­
нарности состояния (МСС) ионосферы. Решение о необходимости 
использования одной из этих моделей выносится на основе ан ал и ­
за  коррелированное™  остаточных членов расширенного фильтра 
К алм ана в обнаружителе динамики ионосферы (О Д И ).

Д л я  исследования эф фективности рассмотренных алгоритмов расш иренного 
фильтра К алм ана совместно с устройствами ускорения его сходимости бы ло 
выполнено моделирование динамики состояния ионосферы для диапазона высот
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Н о =  175 км, H L =  250 км с временным и высотным ш агам и соответственно 
АТ" «= 1 мин, А Н  —  15 км. Реализации  аддитивной смеси имитации динам ики 
состояния и ш ума наблю дения обрабаты вались расш иренными фильтрам и Кал- 
м ана без устройств ускорения его сходимости и с ними. Н а рис. 2 кривы ми 1, 
2, 3  показаны  результаты  м оделирования для ош ибок фильтрации электронной 
концентрации на высоте А =  190 км соответственно без устройств ускорения 
сходимости, при использовании высотного сглаж ивания, с высотным сгл аж и в а ­
нием и предварительным формированием начальны х условий на участке стацио­
нарности твт =  20 мин. К ривая 3  имеет подъем , вы званны й инерционностью  схе­
мы О Д И , в которой коррелированность остаточны х членов проверялась по 
N  =  10. П осле обнаруж ения вы хода из пределов участка стационарности сф ор­
мированны е начальны е условия использовались расш иренными ф ильтрам и К ал- 
м ана с высотным сглаж иванием .

А нализ представленных на рис. 2 характеристик показы вает сущ ественное 
ускорение сходимости алгоритм а ф ильтрации при использовании вы сотного 
сглаж ивания наблю дений и предварительного ф орм ирования начальны х условий 
на участке стационарности ионосферы.

Список литературы : 1. В идны й Ю. М ., П ресняков И . Н . В ы сотно-врем енная филь­
траци я  парам етров состояний динамичной ионосферы. Сообщение 1. С интез общей 
структуры  фильтра / / Радиотехника.— 1987.— Вып. 80.—  С. 47—54. 2. Сейдж Э ., 
М еле Дж . Теория оценивания и ее применение в связи  и управлении: П ер. 
с англ. /  П од ред. Б . Р , Л ев и н а .— М .: С вязь , 1976.— 496 с. 3. Rawer К ч  B il i tz a D .t 
Arnold F. In te rn a tio n a l referense io n osphere-79 // W orld D ata C enter asolar-Terres- 
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Б . В . Д З Ю Н Д З Ю К , канд. техн. наук, Т. И . С Т Е П А Н О В А

М Е Т О Д  О П Р Е Д Е Л Е Н И Я  О П ТИ М А Л Ь Н О Г О  
РА С П О Л О Ж Е Н И Я  Д А Т Ч И К О В  Д Л Я  И ЗМ Е Р Е Н И Я  П Л О Т Н О С ТИ  ПОТОКА

М О Щ Н О С ТИ  В П Р О И З В О Д С Т В Е Н Н Ы Х  П О М Е Щ Е Н И Я Х1

В силу различных причин облучение работаю щ их с источниками 
излучения микроволн во многих случаях имеет прерывистый и не­
равномерный характер [ I ] .  Поэтому особенно важ но провести 
оценку условий труда на основе динамического наблю дения х ар ак­
тера облучения людей.

В производственных условиях при наладке, настройке и ремон­
те радиоаппаратуры  обслуживаю щ ий персонал находится под 
воздействием электромагнитной энергии. Д ля  оценки облучения 
необходимо определить суммарную  плотность потока мощности.

При переходе к диапазону СВЧ многие металлические предме­
ты в цехе становятся эффективными отраж ателям и электромагнит­
ной энергии, что приводит к многолучевому распространению, яв ­
ляю щ емуся физической причиной интерференционных максимумов 
и минимумов на рабочих местах.
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Отметим, что аналитический метод расчета поля в пределах 
цехов промышленных предприятий не может быть применен вслед­
ствие того, что поле является суперпозицией прямой волны, боль­
шого числа отраженных волн и паразитных излучений, имеющих 
случайные амплитуды и фазы.

Д ля оценки переизлучателей обычно вводят величину эф ф ек­
тивности площ ади рассеяния. Аналитически задача о вычислении 
эффективных площадей может быть решена только для весьма 
ограниченного числа тел простейшей формы (ш ара, круглого ци­
линдра, конуса, плоского диска, металлического листа, полувол­
нового диполя и т. п .), совершенно не охватываю щ их всего много­
образия форм переизлучателей, имеющихся в цехе. Источниками 
излучения служ ат антенны и паразитные излучатели (зазоры из- 
за неплотного прилегания фланцев, конструктивные отверстия, вы ­
воды магнетрона и т. д .), причем число и расположение всех излу­
чателей случайно. Поэтому невозможно детерминированное опре­
деление плотности потока мощности на рабочем месте.

Мгновенное значение напряженности поля прямой волны в 
точке приема с учетом потерь при распространении в результате, 
поглощения и рассеяния на неоднородностях, имеющихся на пути 
распространения

б 1/б О Р ,Д  д .
в  —  '  1 1 р1 Ш —кг) £_

” р — г е  » Ж *

где Р\ — мощность излучения, Вт; В \  — К П Д  передающей антенны; 
г — расстояние между передающей антенной и точкой приема, м; 
В  — множитель ослабления; & — волновой множитель, А? — 2теД. < 

Мгновенное значение напряженности пЪдя переизлучённой волны 
и паразитных излучений

а т у д р л  ,^ .м .
V I — II _  ,» I! 6

Здееь Я  — модуль комплексного коэффициента отражения; 8 —  из 
менение фазы при отражении;

|| -  г" 1| =  У Щ  -  Ху  +  (у' -  Уу  +  ( 7  -  г У ,
где г ' — точка приема, г ' =  (х ', у ' ,  г')', г* — точка расположения 
переизлучателя, г" =  (х”, у", г"); £ — коэффициент, учитывающий
поляризацию. ,

П аразитны е излучения можно отнести к классу переизлучений 
и анализировать поле паразитных излучений следует по той ж е 
методике,'что и д ля  переизлучателей. П ри этом Я —  модуль комп­
лексного коэффициента паразитного излучателя; 8 — ф аза источ«. 
ника паразитного излучателя; |  — коэффициент поляризации ис­
точника паразитного излучателя; \\г' — г"|| — расстояние между 
точкой приема и паразитным излучателем.

Не следует связы вать паразитное излучение и основное с по­
мощью какого-либо коэффициента, так  как  поле паразитного
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излучателя может сущ ествовать в точках пространства, экраниро­
ванных от поля основного излучателя.

Мгновенное значение напряженности поля в точке приема

Є ( О  =  Спр +  t  < 7 и .„ад =  В y j fp E l  eHwt-kr) +
/=  1

п
V  1
^  II г ' — г" II
/=1

Здесь ?/, В/, К/, 0/ — значения для /-го переизлучателя; /у — коор­
динаты /-го переизлучателя.

Введем обозначение А/ -  Щ /В / При условии экрани­
рования точки приема от прямого излучения

Я

е (г ,)  =  £  г" Ц
/—I . .

Считаем случайные величины Л/, г/, 0у независимыми и одина­
ково распределенными.

Определим мощность

Єї/ i f - — V] II Ц,.'__г || ехР (* (?/ ?в) ^ (ІК ПІІ IK гг|І))г
/,4=1

где =  ш/ — 0/.
Математическое ожидание этой величины

П Г-

М  I <? (г' ) | 2 -  У! М . p r i r -  ; ехР (* (* IIг ' — СII — '
/ ,б = 1

—-Ik '— П ID) М [exp ( /{ 0, — 0/))]. '  -
Рассмотрим величину ехр (» (0 е — 0;)). При I Ф  J разность 0е — 0/ — 

равномерно распределенная случайная величина, причем 0  < 0 е— 
— 6/ <  2тт,~М  ехр (t (0г — 0;)) — 0. Если е — / ,  то ехр (г (0е — 0,)) =  1 . 
Тогда .

мI е n p  =  iМ р 4 - р  =  I ,  =  «а??, (<•').

Здесь

где /V — плотность распределения источников переизлучателей; С — 
область расположения источников переизлучателей.

В работе [2] предложена методика выбора точек для размеще­
ния контрольно-измерительных приборов. Д ля вычисления опти­
мальных координат точек размещения необходимо знать корреля­
ционную функцию измеряемого случайного поля.



Определим корреляционную функцию мощности ЭМИ 
К  у ,  г") =  М( \ е { г ' ) \ 2 \е{г") Р);

П

I е (/ ) р I * {г") р -  2  _ -  (! 17 _  -  |( | ;  ; в)(((р г -  X
ь̂ *р,(/=1

X е х р (1 (6/ — 6 « +  8 р +  Ь д ~  к(\\г '  ~  Г/ II"— \\г" —  ГвИ -ь- 
+  \ \ г '  ~ г Р \ \ ~ \ \ г " ~ г я \\))).

Учитывая изложенное ранее, запишем

М ехр (I (0/ — Ъе +  9р — 0«)) =
П, если ((/ =  е) Л [р =  <7)) V ((/ =  <?) Л (е =  р));
10  в остальных случаях;

я . /г . п
■ п  Л) А? А 2

К {/, г") =  м  | ] х  — Л(. | р  1Р - 7П Р  +  1 , г Лг Г - о 1Р  И ° " - М Р
/>о

А2А 2е

ье=1 ;,л 111К-М1Р-ЧГ
Преобразуем каждое слагаемое суммы отдельно:

II /•, |р у г" ~ |р = £  У'' —г/1!2!1 II2 =
=  п В \и  {г -  г"), В \ *= МА*,

1 Г Р  (г)= Н (г', г )  =  м  | |^ _ Г/|Р ||Г» _ 0 ||2 =  ]  ц г '- .^ р ц г- г^ р *
у ■

л?л?,
2  м  1К - , и ^ М Р - , 5 , м л ? ш »м  Г ^ 7 1 й М  х

ь р =
***Р ! * Р

Х р г ^ 7- |р  =  п ( п - 1 ) б 1 / , ( г ' ) / ,  (Г"),

■ ^  о  л ? 4

М Уг' - гН[1 г' - €  IIЦ Ц Цг" - М 1 “I «е-—1 /*е

■ ^ ^ р ч п ^ ’ 1

х  ^  Пр' - г И Н / '- д М' *=«{« — !) (/•', О ,



Г ®  н  ( Л  О  - М  Ц— Т Д р ^ Д =  |  І І ^ П ^ П Г - ° ™ е ™ “ ' что 

г ' 4 ~ / , ( г ' Ь
Таким образом, -

К (К, г") =  п В ^ 2 (г', г") +  я (я -  1) ВІ/і (г') /, (г") +

4 - я (я — 1) В |/з  (г', л").

Вычислим корреляционную функцию для центрированного случай 
лого поля

В (г', г") =  К  (К, г") —  М \ е  (г') I2 М  | е(г") |* =

=  пВ 2Ь  (г , г") +  л (гс—  1) в \ }  I (г') /, { г )  +

+  гс (гс —  1 ) в ) } 1  ( г ,  г )  —  ГС2В І/1 ( г ) / 2 (г*) =

=  гсВз/ 2 (/■', / )  +  гс (гс -  1) В 4Г  ( г \  г") -  пВ\и  ( г ) /, ( / ) .

Для наших целей с достаточной степенью точности воспользуемся 
свойствами гауссовых полей.

Оценка величины |е(г')12 определяется по формуле [2]

где

Г — Г (рі, . . рт)

В  (рь рі) • • ^  (рь Р т)|б(р і) | 2

В (рт> Рі) ■ • В (рт > Р т )|е (Рт) | 2

В ( рі) • . В  (г-, • Рт)

В (Рь Рі)- • • В  (рі, Рт)|

в  (рті рі). • • В (рщ, Рі) I

Рь . . . »  Р т  — точки , замера значений ППМ. Необходимо выбрать 
точки измерения ППМ таким образом, чтобы полученная по ре­
зультатам измерений в этих точках оценка для \ е ( г ' ) \2 была мак­
симально точной по всем г'.

Среднеквадратическую погрешность находим по формуле [2]

®-(Рь • • Рт) Г (Р1 -Рт. '■')
Г (Р1. * • •> Рт)

Таким образом, приходим к оптимизационной задаче вида: найти
Рь ., рт такие, что

шах Iі (Рі> • • •> ?т' г )
г (Рь Рт)

т т .

Эту задачу нужно решать численными методами нелинейной 
оптимизации.
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При « > ]  можем принять В  (У, г") =  П2В'![1 (У, У).  Тогда

 ̂(р 1» • • •» рт> Т ) —

/ І ( Р р  Рі) - • • / з (Рр  Рт ) / з ( Р ] . п

4(р т’ Рі) • ■ Уз (Рт> Рт)/з2 (Рт- г')
/ ! ( ' Р .)- • • /з  Рт) /з  (С, г')

/з  (Рр Рі) • • • / I  (Рр Рт)

/!(Рт- Рі) • • • / з  (Рт> Рт)

и выбор оптимального набора точек рь . . рт сводится к задаче мини­
мизации выражения

шах
г'£у

/ I  ( р  Р і)- • - / з  (Рр Рт) Із  (Рі 0

/з (Р т> Рі) • • /з  (Рт*. Рт) (з (Рот’ Ґ 'і

/ з ( ' Р |) - •■ ІЗ  ( У ,  Рт) / з / )

/з  (Рр ?і) • • • / з  (Рр Рт)

ІЗ  (Рт> Рі) • • • / з  (Рт> Рт)
Решая указанную оптимизационную задачу выбираем точки 

вамера ППМ. Сложность задачи кажущаяся, поскольку можно 
ограничиться небольшим числом т  точек замера и относительно 
невысокой точностью решения. При решении задачи выбора точек 
замера нужно исходить из того, что погрешность интерполяции 
должна иметь один порядок с погрешностью измерения параметра.

Список литературы: 1. М арков В . , В . Гигиеническая оценка условий труда ра­
ботающ их с источниками излучений микроволн на осцове динамического наблю­
дения характера облучения в течение производственной см ен ы //О  биологическом 
действии электромагнитных полей радиочастот: Сб. науч. тр.— М., 1973,— С. 
18—25. 2. Иоффе М. И. Об оптимальном размещении контрольно-измеритель­
ных элементов в случайном п ол е/ / Радиотехника и электроника.— М.. 1973.— 

- С. 35— 40.
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АЛГОРИ ТМ  И ПРОГРАММА Д Л Я  ВИ ЗУАЛ И ЗАЦ И И  КАРТИНЫ ТОКОВ, 
ТЕКУЩ ИХ В СТЕНКАХ РЕГУЛЯРНЫ Х ВОЛН О ВО ДОВ И РЕЗОНАТОРОВ '
*— -   .  .

Ядром системы автоматизированного проектирования является 
библиотека базовых элементов — совокупность программ, реали­
зующих математические модели устройств СВЧ, В »число этих
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программ необходимо вклю чать программы визуализации зависи­
мостей параметров устройств СВЧ от их геометрических размеров, 
В работе [1] предложены принципы построения алгоритмов и 
программ визуализации зависимостей энергии, мощности потерь, 
добротности от разм еров регулярных резонаторов, в работах [2 ; 
3] показаны картины полей в некоторых типах волноводов. Н а­
ряду с этим необходимо иметь и картины токов, текущих в стен­
ках волноводов и резонаторов.'

Рассмотрим алгоритм и программу для визуализации картины 
токов, текущих в стенках регулярных волноводов и резонаторов.

К ак  известно, поверхностная плотность тока в каж дой точке 
на внутренней стенке волновода или резонатора численно равна 
напряженности магнитного поля, касательного к рассматриваемой
стенке, т. е. /  =  | //*[». При построении алгоритма и программы 
визуализации картины токов необходимо предусмотреть возм ож ­
ность получения картин распределения абсолютных значений плот­
ностей токов и направлений их протекания. На АЦП У ЭВМ  такую  
картину можно напечатать, используя символы, которые по свое­
му начертанию  напоминают стрелку в том или ином направлении. 
Н аправление тока на каж дом элементарном участке можно х ар ак ­
теризовать углом <р, отсчитываемым от условно выбранного н а ­
правления, как это показано на рис. 1.. Здесь условно выбранное 
направление совпадает с направлением координатной оси ОZ. Угол 
Ф отсчитывается по часовой стрелке. При наличии только продоль­
ных токов ф может принимать значения 0 или л. В случае, если 
в стенках волноводов или резонаторов текут продольные и попе­
речные токи, ф определяется направлением и длиной векторов 
поперечных _и продольных токов (например, для прямоугольного 
волновода / * ,  Ту) и он может принимать любые значения от 
О до 2 л.

Таким образом, ток в каж дой точке стенки будет характеризо­
ваться абсолютным значением поверхностной плотности тока |7[ 
и направлением протекания — углом ф.

Д ля расчета токов, текущих в стенках волноводов и резонато­
ров с регулярными границами (математическое моделирование), 
вывод выражений несложен. Например, для прямоугольного волно­
вода, в котором распространяется £-волна, значения токов в 
стенках

/ г — -Desso (tiiz/b) sin (лгтех/а) cos (rnz) sin (pz — тс/2 );
I г =  £>£se0 (nz/b) sin (nnzx/a) sin (Pг — тс/2 );

11! =  —D b bso {тъ/а) sin (пъу/b) sin (pz — u /2 ); (1)

/:? =  — D ebbq (rrm/a) cos (m%) sin {n~y/b) sin (pz — */2 ),
где верхние индексы обозначаю т стенку волновода ( В — верхняя, 
Н — нижняя, Л  — левая, П — п р авая); а, b — поперечные размеры 
волновода; р — постоянная распространения; D E —  коэффициент, 
определяемый из условия возбуж дения волновода. М ножитель

72



sin ( ß z — я / 1 ) записан вместо часто употребляемого в теории 
exp ( —/ß z ). Эта зам ена позволяет избеж ать работы с комплексны­
ми величинами, что существенно упростит программирование.

Определение направлений токов при распространении £-волн  
сводится к определению угла ср. Так как при £-волнах существуют 
только продольные токи, угол ср принимает только два значения: 
О или it рад. В выбранной системе отсчета при положительных 
значениях составляющих тока i f ,  i f ,  i f ,  i f  считаем угол ср рав­
ным нулю, при отрицательных— равным тс.

Если в прямоугольном волноводе распространяется Я-волна, 
выражения для вычисления поверхностных плотностей токов, про­
текающих в стенках (рис. 1), имеют следующий вид: для верхней 
стенки

,в  г. В mit . / ткх\ . . . ,п ,Iг  ~  D н —5-------sin / -----  cos (яте sin (ßz);
№  '0 а \  а 1

■ ■ £ ■ { ■ £ + £ ) сю cos <"”>sln (fz _  х/2); <2)
для нижней стенки

для левой стенки

' •  =  - D н £  ( #  +  I )  COS (-=• у )  sin - * 1 2 ) ,

для правой стенки

7" =  ° н  т cos sin ( т  у ) sin (5>

i f  =  _ £ > я  JL . [lIL. +  cos (/пя) cos у )  sin (ßz — те/2 ).

При определении направления токов необходимо учесть, что 
в любой точке поверхности стенки волновода ток есть векторная 
сумма продольного и поперечного токов. Так, для широких стенок

/  = V l l  +  12х, ДЛЯ УЗКИХ /  =  V i f  +  1\.
- Направление тока в данной точке стенки волновода определя­

ется углом ср =  a rcco s | / г | / |  7 1. В  зависимости от соотношений про­
дольной / г и поперечной составляющих 7Х или Ту вектор будет попа­
дать в различные области изменения угла ср; 0  — тс/2 ; те/ 2  — те; те — 
—  3/2тс и т .д . Формулы вычисления ср во всех возможных случаях 
сведены в табл. 1 .
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Т а б л и ц а  1

!Х 1г  > 0 ' г  < 0 /г =  0

/ , >  0 9 == arccos { I j l ) 9 =  я —  arccos ( J J I ) 9 =  « /2
1х <  0 if =  2* — arccos O j l ) 9  =  я +  arccos\ I J l ) 9 =  Зя/2.
/ , =  0 9 = 0  ■ 9 =  я 9 не определен

Распределение электрического и магнитного полей в попереч­
ном сечении прямоугольного резонатора идентично распределению  
полей в сечении прямоугольного волновода. Следовательно, теку­
щие в широких и узцих стенках резонатора токи можно' рассчи­
тать , например, в случае возбуж дения Я -колебаний по формулам
( 2 ) - ( 5 ) .

Кроме того, необходимо учесть токи, текущие в торцовых стен­
ках резонатора. Д л я  Я -колебаний токи в торцовых стенках р ас­
считываю тся так: ’ *

■ /Г  =  D H (р/pipuo) (nrc/b) cos (ткх/а) sin (mzy/b);

I у — D ti (р/pupuo) (rmc/a) sin (mnx/a) cos (mty/b); (6 )

l l  =  /"co s  (/ +  1) *, /*  =  / ?  COS (I +  1) TZf

где индексы П, 3  обозначают переднюю и заднюю стенки резона­
тора. Суммарная плотность поверхностного тока равна векторной

сумме продольной 1Х и- поперечной 1У составляющих: /  =  V - f  / 2У. 
Н аправление протекания этого тока, т. е. угол ср определяется, как 
и для прямоугольного волновода. За  начало отсчета угла <р следует 
принять обь ОХ. Формулы для вычисления ср в торцовых стенках 
прямоугольного резонатора сведенЬ! в табл. 2 .

Т а б л и ц а  2

' X 1у >0 >у< 0 1 у ~ й

1х > 0 9  =  2я — arccos ~ / ,
9  =  arccos -£ 9 =  0

* А о ' >х9 =  я +  arccos j f x9 =  arccos —j ср=  п

1х  =  0 9 =  Зя/2 9 =  я /2 ср не определен

Разработанны й комплекс программ для расчета и визуализации 
картин поверхностных токов, текущ их в стенах регулярных волно­
водов и резонаторов, состоит из шести подпрограмм, написанных 
на язы ке Ф ортран и оформленных в виде подпрограмм типа 
SO U B R O U TIN E. Имена этих шести подпрограмм следующие: 
RWR, ROUND .W, ROUND R, SUM , КАРТА 1, КАРТА  2. Из раз-
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работанного набора подпрограмм можно сформировать два комп­
лекса: для расчета прямоугольного волновода и резонатора, для 
расчета круглого волновода и резонатора. По своему назначению  
эти шесть подпрограмм делятся на две основные группы: общего 
назначения и специализированные.

Подпрограммы общего назначения можно использовать в со-, 
ставе обоих комплексов. К ним относятся подпрограммы вывода 
на печать результатов в удобном для пользователя виде — 
КАРТА 1, КАРТА 2, а такж е подпрограмма SUM, выполняю щ ая 
векторное сложение при многомодовых реж имах работы устройств 
СВЧ. М одуль КАРТА 1 предназначен для печати карт распреде­
ления абсолютных значений токов в виде-линий постоянных зна-

Рис. 1 Рис. 2

чений, модуль КАРТА 2 — д ля  печати карт направления токов 
в стенках устройств СВЧ (волноводов и резонаторов).

К  специализированным можно отнести подпрограммы RWR, 
ROUND W, ROUND R, выполняющие расчет токов и их направле­
ний в стенках регулярных устройств СВЧ и формирующие выход­
ные данные (результаты  расчета) в виде, пригодном д ля  исполь­
зования подпрограммами визуализации КАРТА 1, КАРТА 2. М одуль 
RWR предназначен для расчета токов I  и. их нанравлений (углов 
<р) в стенках заданного участка прямоугольного волновода и пря­
моугольного резонатора. М одуль ROUNDW  выполняет расчет то­
ков и их направлений в стенках круглого волновода, а модуль 
ROUND R рассчитывает токи в стенках круглого резонатора.

С труктурная схема комплекса подпрограмм для расчета и ви­
зуализации картин токов в стенках прямоугольного волновода 
и резонатора изображ ена на рис. 2. Она вклю чает в себя следу­
ющие модули: RWR, КАРТА 1, КАРТА 2, SUM. Стрелками на 
рис. 2 показана возможность вызова одного модуля другим. Р а ­
бота комплекса начинается с вызова модуля RWR из головной про­
граммы пользователя. П осле работы модуля головная программа 
пользователя формирует фактические параметры  д ля  работы 
других подпрограмм и посредством обращ ения к ним выполняет 
поставленную задачу.
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(обращение)

Рабочие 
масс и бы - 
переменных

Аналогично работает комплекс подпрограмм для распета и 
визуализации картины токов в круглом волноводе и резонаторе. 
Его структурная схема аналогична представленной на рис. 2 
и вклю чает модули ROUND R, ROUND W, SUM , КАРТА 1, 
КАРТА 2.

Одна из разработанны х подпрограмм (SUM ) показана на 
рис. 3. Обращ ение к подпрограмме имеет следующий вид:

CALL Н  SUM  (Т1, Т2, F l,  F2, КХ, KZ,
F IG U R ), где T I, T2 — входные массивы значений 
токов от первой и второй волн; F l,  F2 — входные 
массивы направлений токов от первой и второй волн 
(входных массивов долж но быть столько, сколько 
волн необходимо учесть в волноводе); КХ — число 
разбиений по широкой или узкой стенке; KZ — чис­
ло разбиений по длине; FIG U R  может принимать 
текстовые значения 'ГГ или 'К ' типа INTEGR*4, что 
соответствует построению прямоугольной или круг­
лой карты. М ассивы Т2, F2 одновременно являю тся 
и выходными. В них заносятся суммарные значения 
токов, и направлений результирующего тока.

Разработанны й комплекс подпрограмм можно 
использовать для получения картин токов в стенках 

<p0*(ft  Jt ) регулярных волноводов и резонаторов, работаю щ их
го ' 4 в одномодовом и многомодовом режимах. По полу­

ченным картинам токов определяю т места введения 
элементов возбуж дения нужных типов волн, уста­
навливаю т количество распространяю щ ихся волн, 
их типы, амплитуды.

Полученные картины токов можно использовать 
в конструкторских разработках  волноводных тр ак ­
тов, ответвителей и делителей мощности, измери­
тельной аппаратуры  СВЧ и других устройств. 

Вычисление ' Распечатки картин токов, текущих в стенках 
V  регулярных волноводов и резонаторов, будут

приведены в последующих публикациях.

Определение 
Л , J2

г-4 •Л

5-

(возбрат
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КОМ М УТАТОР М И Л Л И М Е Т Р О В О Г О  Д И А П А ЗО Н А  В О Л Н

В 'радиоприемной, антенно-фидерной и измерительной технике 
широко применяются волноводные коммутаторы (ВК) для реш е­
ния зад ач  адаптации радиоприема, формирования диаграмм на­
правленности с заданными характеристиками, измерений сигналов 
С ВЧ по методу сравнения с эталоном.

Опишем результаты теоретического анализа и эксперименталь­
ного исследования двухканального волноводного коммутатора мил­
лиметрового диапазона, который выполнен на базе симметричного 
У-соединения в Н-плоскости и двух р— £— п диодных переклю ча­
ющих модулей (П М ).

Д анны й ВК явился ячейкой, взятой за основу при создании 
многоканальных коммутаторов. П ередача сигнала Р ; в ВК из ге-г 
нераторного плеча /  в одно из плеч 2 или 3 (рис. 1 ) определяется 
электрическим состоянием ПМ  в данном плече. Так, при состоя­
ниях режимов отраж ения ПМ  в плече 2 и согласования ПМ  в пле­
че 3 сигнал Р 1 с минимальными потерями поступает в плечо 3, 
а мощность сигнала, отраж енная во втором плече, направляется 
У-соединением в плечо 3. При изменении состояния ПМ  на про­
тивоположное сигнал Р 1 поступает в йлечо 2.

Конструктивно каж ды й из ПМ  выполнен в виде волноводной 
трехщелевой диафрагмы с вмонтированными в нее р — £— п диодами

Рис. 1

2А513А. Разм еры  щелей и место расположения в них диодов р ас­
считывались и экспериментально корректировались исходя из тре­
бований реализации двух резонансных состояний: последовательно­
го резонанса при прямосмещенных диодах и параллельного в слу­
чае использования обесточенных диодов. Причем в состоянии по­
следовательного резонанса ПМ  представляет сильно отраж аю щ ую  
неоднородность, в состоянии параллельного — хорошо согласован­
ную с волноводным трактом. *

Известно, положение отраж аю щ их плоскостей, соответствующих 
включенным ПМ в плечи У-соединения, существенно определяет 
основные качественные характеристики ВК — потери прямого
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п р охож ден и я  Ь0, развязку  вы ходны х плеч Ь зи и входной  к оэф ф и ­
циент стоячей ВОЛНЫ Ксвн [1 1 .

О птимальное местоположение ПМ  относительно центра сим­
метрии У-соединения находим с учетом наиболее вероятной зоны 
разброса коэффициентов отраж ения ПМ, зависящ ей от дисперсии 
параметров серийных р — 1— п диодов и неточности индивидуальной 
настройки каж дого из модулей.

М естополож ение, ПМ  оцениваем через посредство длин опти­
мальных добавок Д/2, Л/з к длинам выходных плеч /г, к ,  которые 
принимались кратными четверти длины волны в волноводе для 
средней частоты диапазона: / 2 =  /3 —(2 /г— 1 )ЯВср/4 .

В основу анализа положена связь матрицы собственных зн а ­
чений векторов выходных составляю щ их поля с матрицей их 
входных значений и матрицей рассеяния нагруженного У-соедине­
ния [2 ; 3 ]:

(1)

Ъ\
1

~~ 3

а \ ~ а у у '

а2 т'®у
,_Ь3_ _ а 3_ _ Т У 'а _

где

(в1 +  з2 з3)/3; у =  (з1 +  52е/2к̂  +  53е—У2гс/3)/3;
у '  =  (5 1 +  '3 2е Ч 2 г ./3  _|_ ^Зе /2 « /3 ) /3 ;

з2, з3 — собственные значения векторов матрицы [5], равные 1 ,.
е/2я/3 ( е-Цк/3 соответственно

[5] =
а у у
у 'ау

- Т Т  а _
Из равенства (1) вытекает система линейных алгебраических 

уравнений , г "

Ь\ =  асц/З +  у а2/3 4 - у'а%! ; Ь2 =  у 'а!/3 4 - а а2/ 3 4* уаз/3; • (2) 

Ьз =  у оу/З +  у'й2/3 4- а «з/З.
Частным решением системы (2) при учете изотропности запол­

нения (в2 =  в3, у =  у') является выражение для входного коэффи­
циента отражения

Г вх =  Ь \/а \  =  а /3  4" (а !2/ Г 2 (4 -  а ц у 1 з) у /3 ..

Здесь
ТГ2 (3Г3 — а 4 -у).

(3)

«12 е=г

«13

(ЗГ3 —  а) (ЗГ2 —  а) 

а Г3 (ЗГ2 — а 4 -  у) 

(НГ3 —  а) (ЗГ2 — а) —  у2

• 2 ’•ТЕ
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После несложных преобразований выражение (3) приводим к виду-
*  . c . i t f s  -  С2г2г3 +  с 3г 3 -  с4Ц  +  с 5г2 +  с 6

(4ЛЩ т -  С 2Г 2Г 3 +  D 3r s -  D J i  +  D 5r 2 +  Z)6

в котором Ci 6, D 1.....6 — константы, зависящие, от 7 , а; Г2 —
=  | Г21 Гз =  | Гз | <?А2рм,—я) — коэффициенты отражения от
выходных плеч ВК, нагруженных на реальные ПМ, на средней 
частоте рабочего диапазона /о-

Эффективность функционирования ВК обычно достигается при 
использовании ПМ с идентичными характеристиками, поэтому це­
лесообразно принять условие Д/2 == Д /з  =  Д/.

Строгое решение задачи о нахождении ^  
добавок Д/2 =  Д/з заключается в миними­
зации выражения (4), как функционала 
искомой переменной Д /. Однако в анали- ^ ц д д  
тическом виде решение такой задачи гро- 
моздко, что создает трудности при практи- ^  
чёской реализации. ' од^

Рассмотрим приближенное решение за­
дачи в предположении Гвх =  0. Тогда из 
выражения (4) получаем уравнение Рис. 2

С,Г22Г3 -  С2Г2Г3 +  СзГз—  С4Г2 +  С5Г2 +  С6 =  0, 
которое в целях численного анализа удобнее привести к кубиче­
скому: ах3 +  Ьх2 +  сх +  d — 0 , где х  =  cos 2{Ш.

Значения добавок Д/, рассчитанные для варьируемых значений 
|Г 2 |, |Г з |, близких к оптимальным, даны в таблице и на рис. 2  
(сплошные линии). Расчеты выполнены с помощью ЭВМ ЕС-1022.

ч0.2

\
0.1

1 ГА

■Л—
0,9

| f . l 0 0,1 в.5

|Г 2 Г 0,9 0,95 0,99 0,9 0,95 0,99 0,9 0,95 0,99
д//хв“ср 0,04 0,04 0,04 0,089 0,090 0,0903 0,11« 0,118 0,119

В экспериментальной части работы исследован двухканальный 
ВК, выполненный на волноводах сечением 7,2 X 3 , 4 мм, в котором 
была предусмотрена регулировка модулей коэффициентов |Г 2|,  
| Г31 и изменение положения плоскостей включения ПМ в выход­
ные плечи 2, 3.

Экспериментально значение Д / Экс определяли нахождением  
варьируемого положения ПМ для фиксированных значений |Г 2|,  
|Г з |, при которых достигались экстремальные значения парамет­
ров ВК — минимум Т0 и максимум Тзм на средней частоте задан­
ного диапазона. Результат экспериментального нахождения по­
казан на рис. 2 пунктирной линией, Измерения выполнены с
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помощью панорамного измерителя Ксвн Р2-65 и специальной тран­
зисторной схемы д ля импульсного управления ВК [4].

-П араметры  опытного образца в полосе частот » ,± 0 ,5  ГГц сле­
дую щ ие: начальные потери 1 о < 1 ,6  дБ; развязка плеч 1 з » 2 4  дБ; 
время коммутации tк~'7  мкс; Ксвн входа < 1 ,5 . *

Список литературы : 1. СВЧ устройства на полупроводниковы х диодах. П роек­
тирование и расчет /  П од ред. И . В. М альского, Б. В. С естрорецкого.— М.: Сов. 
.радио, 1969.— 200 с. 2. Альтман Дж , Л . Устройства сверхвысоких частот: Пер. 
•с англ ./ П од  ред. И . В. Л ебедева .— М .: Мир, 1968.—  180 с, 3. С илаев М. А ,, 
Б р я н ц ев  С. Ф. П рилож ение м атриц и граф ов к анализу  СВЧ устройств.— М.: 
С о в . радио, 1970.— 300 с. 4, Ц аренко  В. Т. Управление устройствами СВЧ д и а ­
пазона на р -г-п -ди од ах / / Приборы  и техника эксперим ента.— 1983, №  2.—

С. 131— 132.
Поступила в р едколлегию  09.07.85.

■УДК 621.372

В. Ю. ТИ Х О В С К И И . П. В. Н Е Ш М О Н И Н

А Л Г О Р И Т М  И П РО ГРА М М А  А В Т О М А Т И ЗИ РО В А Н Н О ГО  РА СЧЕТА 
Д В У С Т О РО Н Н Е Й  В О Л Н О В О Д Н О -Щ Е Л Е В О Й  Л И Н И И

'  Р яд  недавно разработанны х линий передачи используется в к а ­
честве базовых элементов для компонентов и систем. Новой перс­
пективной структурой является волноводно-щелевая линия (В Щ Л ),

которая, обладая неоспори­
мыми преимуществами в 
миллиметровом диапазоне, 
широко применяется в ин­
тегральных схемах (рис. 1 ). 
Б лагодаря таким свойствам, 
как широкополосность, сов­
местимость с полупроводни­
ковыми элементами и гиб­
ридными интегральными 
схемами, простота сочлене­
ния со стандартными волно­
водами, некритичность к до­

пускам, малые потери на излучение, низкая промышленная стои­
мость, ВЩ Л нашли применение в широкополосных четырехплечных 
направленных ответвителях, фильтрах, антеннах, переклю чателях, 
генераторах, балансных смесителях, аттеню аторах, ограничителях, 
ф азовращ ателях, модуляторах миллиметрового диапазона.

Несмотря на широкое практическое применение ВЩ Л, их тео­
ретическому анализу посвящено сравнительно мало работ, в ко­
торых разработано несколько методов расчета параметров. ВЩ Л 
[1]. Поскольку достаточно универсальная и точная методика р ас­

чета ВЩ Л отсутствует, необходимо изучить новый тип линий пе­
редачи.
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Рассмотрим ВЩ Л как систему связанны х через щель прямо­
угольных волноводов, средний из которых заполнен диэлектриком 
с диэлектрической проницаемостью ег. Это позволяет применить 
один из наиболее эффективных методов — матричный [2 ; 3 ], ко­
торый универсален для широкого класса зада'ч, дает возможность 
получить выражения для полей в системе, длины собственных и 
вынужденных волн, учитывая при этом влияние элементов ввода 
и вывода (диафрагм , штырей, петель).

Используем метод частичных областей, разбив условными гр а­
ницами, проведенными по отверстиям связи, сложный, объем на 
области, соответствующие волноводам — 3 ). Считаем, что
известны касательные электрические поля Е ^ ,  на щелях. И з 
теоремы о единственности решений уравнений М аксвелла следует, 
что этого условия достаточно для  нахождения электромагнитного 
поля в областях. Д ля целостности поля во всем объеме необходимо' 
соблю дать непрерывность для тангенциальных составляю щ их м аг­
нитного поля на границах. В результате получаем интегральные 
уравнения-, строгое решение, которых весьма затруднительно и най ­
дено лиш ь для некоторых частных случаев. Поэтому используем 
приближенный метод Галеркина, выбирая полную систему к о о р ­
динатных функций удовлетворяю щ их граничным условиям на 
контурах поверхностей П риближенное решение ищется в виде

-  ■ 1  ■-». ■■

£■<• =  И  ъ & р  
/;= 1

где е/(. — не зависящ ие от координат постоянные множители, под­
леж ащ ие определению. Подставив это разлож ение в интеграль­
ные уравнения, после некоторых преобразований получаем систему 
алгебраических уравнений, которая в матричной форме имеет вид

уУ  * 1 уУ** т111 \ /  т111 уУ  г 
1 щ!г *1,

уУ-. . 1 тг1г 4-1 т21 г “Г  1 т,1,
Чу ' -г- „ ьт, ет стК

Л/П2СТ +  А,
(1)

т 2(?г

М атричное уравнение (1) представляет собой математическую 
модель, реализация которой на ЭВМ  дает возможность рассчитать 
проводимости, частотный спектр, определить структуру поля в си­
стеме. Д ля этого необходимо получить выражения всех членов 
матричного уравнения в явном виде, удобном для непосредствен­
ного расчета.

Необходимо выбрать систему' координатных функций на щ елях. 
Целесообразно использовать последовательность фуцкций, удовлетво­
ряющих краевым условиям на контуре отверстия. Д ля этого перейдем, 
воспользовавшись методом Кона [4], от бесконечной линии к ли­
нии длиной Хё/2. Основной предпосылкой, используемой в , методе 
Кона, является введение граничных электрических и магнитных 
стенок. Если предположить, что волны равной амплитуды распрост­
раняются в направлении +  2  и — г (рис. 1), то существуют попе­
речные плоскости, отстоящие друг от друга на Хв/ 2 ’(Хв — длина
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волны в линии), где тангенциальное поле Ё  и нормальное поле Я  
обращаются в нуль. В данные плоскости могут быте введены, про­
водящие (электрические) стенки без искажения компонент поля. Это 
дает возможность построить систему координатных функций на 
основе решения мембранных уравнений для геометрической поверх­
ности отверстия 5 с: +  *«.&<}»«,л =  0 , удовлетворяющих на кон­
туре отверстия граничным условиям —  — О, ф, =  0 , где —
производная по нормали к границе поверхности; %еи— характеристи­
ческие постоянные задачи. Представляя щель размером ( у з — у й х  
X аСВ{ как прямоугольный волновод с таким же сечением, но бес- 

. конечно малой длины, имеем .

“Отев, 2 ~ ■ В0/гск. т г.г П т:у
срй =  у  ____ ____ ___________ —I  С08 _ ! Ь _  с о я  ;

СВ; 4в; «св; ^сп.

2 . тсвс™ . «св? у  /  [тсВ1* \  / п свп \
<рв =  — г = = =  э т  —  - э т  , хСвг- — 1/ ( — 4 - 1 4

У  СВ‘ СВ‘ У \ СВ‘ / Л •«»* 7  
( 1, /  == о

«0/ ^  |о  / =£ 0  ^ С В П СВ;), ЬСв4. =  1/2 |/1» #СВ,- — Х*/2.

Координатные функции на отверстиях связи 5<:
—V —► —* _

£/«;.= [УФА«], '  (2 )

Проводимости прямоугольных волноводов V7! — Кз с отверстиями 
в боковой поверхности, входящие в матричное уравнение ( 1), можно 
найти на основе решения волноводных уравнений [2 ]:

Фундаментальное решение волноводных уравнений для амплитуд
единичных полей, возбуждаемых в волноводе полем Е х1 на его бо­
ковой поверхности для поперечного поля

1е,н \ Е и \ ^ ~ ~ ~ )  РТ:н { г ) е - к ^ {г- Г ) й г ' ~ ^ -  х 

V 2
х  { ( г ) е к<'н(г~е)йг , /СТЛ, =■ 0 , (3)

г
для продольного поля

 №
где Ун, Уе — характеристические проводимости волновода для дан- 
нои волны, Ун =  ^ — у у е ~ —  ̂ —постоянная распространения,

КеА =  У  хе.н— к 3е^л ; Р*1ч { — магнитные коэффициенты возбужде­

ния, РТ,н1{ =  1е.н1( ± 4  причем
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/ Ц  =  ф '[пЕ ч \ х ^ й 1 ,  и ч  =  [пЕч } у Угу і ,

(О, V Ф к
где % — контур поперечного сечения волновода; В/=  ,  ̂ _

Магнитное поле в волноводе, возбуждаемое аппроксимирующим 
полем на отверстии, определяется суммой всех единичных полей:

' ы  -  Е  ( ч ; У + 8- Ч ; »  • ■

Таким образом, выражение для частичной проводимости имеет 
следующий вид: - '

к!щІ{ ~  V і [  1  /#/;- {£1/} [пгщ]  х, +  8 , ]  Ігкц 
І 5/«,-

еі/| X.

X [я ей,] < ^ ^ 5 (5)

Подставив (2), (3), (4) и собственные векторные функции прямо­
угольных, волноводов % ы в (5) и проинтегрировав по Глощади се­
чения отверстий 3 /, получим выражение, позволяющее определить 
численные значения собственных и взаимных проводимостей:

Щ */

2 С ,,С ,0  2/

к 2 +
« с . /  х2

“ 6 /

2  С « С 2 / § - - /(V

т св-К 
9  С  С 11/ 2/ —

К,

О', тсв. ф т СВ1

^ св/-
+

, ( т^ :с їіс 2і к 2,с 2іс 2і ;
+  — т--------------- ;  г  Ы1/С2/

• ?.С,-С,, «евг^ев

П сщ +тСВі К  К Г « ев /
+  ( - і )  _  е ~ х 7 [ ( - 1) + |

X;
и ,,

X

X „ ’ п \ 2
* 2 + {  г 

"гшс

+

+
л іЛ /а і/5 і/ „„„ ткхі т%х>-

' С03 ТдГС 08  Удг
о, Шев,- т св.
ТС

*2 ^  * ^ев{* — т СВ/
(6 )

где Лі, Ві, Сь С2 — коэффициенты, зависящие от геометрических 
размеров областей У і— Уз, отверстий 5 г и типов волн в них (под­
робная запись коэффициентов опущена для наглядности формулы).
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В формулу (6 ) ВХОДИТ неизвестное волновое ЧИСЛО Кг =  2тгА§-. 
Д ля  его определения необходимо решить матричное уравнение (1) 
с правой частью, равной нулю, поставив условие, чтобы опреде­
литель матрицы проводимостей обращался в нуль: де! (Ут,-//) =  0 (7).

Описанный алгоритм реализован в комплексе программ авто­
матизированного расчета, который можно условно разделить на 
две подсистемы — формирующую и расчетную. Управление в на­
чале работы передается формирующей подсистеме, которая осу­
ществляет: первоначальный ввод с перфокарт или дисплея исход­
ных данных (геометрических размеров, частоты, учитываемых 
типов волн и единичных полей на щ елях); коррекцию введенных 
данных и диалоговое исправление ошибок; контрольную выдачу

Рис 2

данных о физической модели; динамическое формирование всех 
необходимых массивов.

После -окончания ввода данных управление передается расчет­
ной подсистеме, которая, используя подпрограммы вычисления 
комплексного определителя матрицы, поиска корня комплексного 
трансцендентного уравнения, вычисления значений проводимостей, 
задаю щ их токов и амплитудных коэффициентов, заполняет комп­
лексные матрицы проводимостей и задаю щ их токов и реш ает по­
лученное неоднородное матричное уравнение.

В работе исследовалась ВЩ Л с экраном 7 ,12x3 ,56  мм, где 
использован диэлектрик Ф-4 с диэлектрической проницаемостью 
ег =  2,22. Получены зависимость величины Кг от смещения щели 
вдоль вертикальной оси (рис. 2 , а) и дисперсионная характеристи­
ка (рис. 2, б). Расчеты проводились на ЭВМ  Е С -1022 под управ­
лением операционной системы. В в о л н о в о д а х ^  — У3 учитывалось 
по 40 собственных векторных функций, на отверстиях связи — по 
одной координатной функции (являю щ ейся волной типа Н \0 
прямоугольного волновода бесконечно малой длины ), так  как уве­
личение числа координатных функций на отверстиях связи не при­
водило к  изменению результата. И сследовалась ВЩ Л с шириной 
щели Ьса =  0,356 мм и толщиной подложки с1— с =  0,254 мм. Д испер­
сионная характеристика рассчитывалась для ВЩ Л с центральным
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положением щели (У і= ,1 ,6  мм), влияние изменения положения 
щели исследовалось на частоте / =  35 ГГц.

Полученные результаты  свидетельствуют об универсальности, 
эффективности и широких возможностях разработанной м атем а­
тической модели, основанной на использовании матричного метода, 
и созданных на ее основе алгоритма и комплекса программ.
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И С С Л Е Д О В А Н И Е  О С Н О В Н Ы Х  Х А РА К Т Е РИ С Т И К  И Н Д И К А Т О РО В  
С В Ч -И ЗЛ У Ч Е Н И Я  НА О С Н О В Е  П О Л У М Е ТА Л Л О В . Ч А С Т Ь  1. 

ВОЛ ЬТ-ВА ТТН А Я Ч У В С Т В И Т Е Л Ь Н О С Т Ь

При всем многообразии решаемых с помощью техники "СВЧ-задач в боль­
шинстве случаев любое использование СВЧ-излучения сводится к Генерации 
сигнала, имеющего необходимые параметры, и его обнаружению после прохож­
дения определенного тракта. Основными типами индикаторов СВЧ-излучения 
являются различные тепловые приборы; термисторы, болометры, термопары и 
полупроводниковые кристаллические детекторы с р  — «-переходами.

Ценным свойством тепловых приборов [1] является возможность не только 
регистрировать с их помощью наличие сигнала, но и с большой степенью точ­
ности измерять его мощность. Возвожно такж е проведение абсолютных измере­
ний, что делает такие приборы эталонами при градуировке других типов инди­
каторов. Вместе с тем, поскольку работа тепловых индикаторов связана, с нагре­
вом довольно массивного рабочего тела, они имеют сравнительно невысокую 
чувствительность и большую инерционноСГь.

Кристаллические полупроводниковые детекторы с р —  л-переходами широко 
применяются для индикации слабых быстропеременных СВЧ-сигналов [2]. Об­
щий принцип их работы состоит в выпрямлении тока на границе полупроводни­
ков п-типов. Характерной особенностью полупроводниковых детекторов 
с р — л-переходами является зависимость их параметров от температуры и 
условий внешней среды.

Индикаторы СВЧ-излучения, использующие эффекты разогрева носителей 
Заряда, могут регистрировать короткие .импульсы высокочастотной мощности 
и выделять их огибающую, так как эффекты разогрева электронов имеют ма­
лую, инерционность. Второе свойство приборов — их высокая чувствительность, 
обусловленная тем, что поглощенная мощность идет на увеличение энергии элект­
ронной системы, теплоемкость которой на несколько порядков меньше, чем у 
кристаллической решетки. Третья особенность приборов с горячими носителями 
заключается в том, что эффекты, лежащ ие в основе их действия, объемны. При­
боры с горячими—носителями более устойчивы к воздействию климатических
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условий. Отсутствие сосредоточенных элементов в индикаторах с горячими но­
сителями заряда значительно улучшает их частотный диапазон, определяемый 
интервалом частот, в котором осуществляется эффективный разогрев электрон­
ного газа.

Для индикации малых уровней СВЧ-мощности Гаррисон и Цукер предло­
жили прибор, в котором используется неоднородный разогрев электронного газа 
вблизи невыпрямляющего контакта малой площади. В работах [3; 4] описаны 
тепловые индикаторы СВЧ-излучения, где используется обычный термоэлектри­
ческий эффект в полуметаллах — сплавах висмута с сурьмой. Принцип действия 
таких индикаторов основан на возникновении градиента температуры кристал­
лической решетки в объеме полуметалла при протекании через него СВЧ-тока 
и соответствующего термоэлектрического напряжения, которое является мерой 
поглощения СВЧ-мощности. По принципу действия они не отличаются от то-' 
чечно-конТактных индикаторов с горячими носителями. Чувствительность в т а ­
ких приборах повышается в результате уменьшения объема, в котором проис­
ходит эффективный разогрев полуметаллического кристалла, а увеличение быст­
родействия достигается с помощью хорошего теплоотвода в полуметаллический 
кристалл. ' ,

Рассмотрим основные характеристики индикаторов С В Ч -излу­
чения на основе полуметаллов [4]. Тепловые индикаторы электро­
магнитного излучения характ!ризую тся основными параметрами: 
вольт-ваттной чувствительностью или коэффициентом преобразова­
ния, среднеквадратичным значением шума и связанной с ним поро­
говой чувствительностью, инерционностью, сопротивлением, номи­
нальной мощностью, допустимой перегрузкой, К П Д , спектральной 
чувствительностью.

Вольт-ваттная чувствительность или коэффициент преобразова­
ния р в общем случае определяется отношением напряж ения вы­
ходного сигнала и т к падаю щ ему потоку мощности электромагнит­
ного излучения Pj.fi —сШт/йР.

В ольт-ваттная чувствительность индикатора на основе полуме­
таллов для различных моделей контакта металл — полуметалл 
представляется следующим образом [4].

1 . Рассматриваем  полуограничёйный кристалл, в который
вплавлен металлический полусферический контакт. Считаем, что 
тепловой поток через контакт металл — полуметалл отсутствует. 
Тогда р =  а/4яхоТ* ( I ) ,  где а — дифф еренциальная термоЭДС; ко — 
коэффициент теплопроврдности полуметалла; г*— радиус контакта. 
Д л я  сплава В 19в5 Ью при комнатной температуре х 0 — 7,ОХ 
Х 10 ~ 4 В т-град - 1 -м-1 , <%=— 0,85 В -.град-1. Если радиус контакта 
равен (2 —3) • 1 0 ~ 6 м, вольт-ваттная чувствительность составляет 
(0,3-—0,5). В /Вт.

2. Д л я  предельного случая, когда вся поглощаемая индикатором 
мощность выделяется в бесконечно тонком слое полуметалла вбли­
зи контакта металл — полуметалл, имеем (2>-

0 *
1 3. С учетом теплового потока через границу контакта металл — 

полуметалл получаем
о _  а  1 - . « _  *3  гЛт Ч Ь  (о/ .

4**0'* 1 +  5о ° *о 2

Здесь 30 — функция потерь теплоты для полусферического контакта
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металл — полуметалл; *з — коэффициент теплопроводности металли­
ческого контакта; I — его длина.

Д л я  случая, когда металлический зонд выполнен из А£-прово- 
лочки, бо =  0 ,2 2  и вольт-ваттная чувствительность контактов ме­
талл — полуметалл с учетом теплоотвода в серебряный зонд умень­
ш ается на 18 %.

4. Необходимо учесть геометрию контактов. Если они выполне­
ны в форме сплюснутого эллипсоида вращ ения,

 ̂=  1 ^ 7 — <4> 
° Т /(с)

где /  (с) — поправочная функция на форму контакта металл — полу-
с

arcc^g
К ) - ,2

металл, /  (с) = ' — ~-Д===-— ; с — отношение глубины проплавления

контакта к радиусу контакта металл — полуметалл, с =  й/г*. При 
контактах в виде вытянутого эллипсоида вращения

Аг.х0гк г +  ^
° Т ^ с )

где Р (с) — поправочная функция исходя из формы контакта металл—
1 с -+* 'У с 2  1полуметалл, Р (с) =  ----  -  1п — 1 у = = .

2 У  с2 — 1 с —  К  с2 —  1
Учет формы контакта металл — полуметалл показы вает, что 

вольт-ваттная чувствительность контактов в виде сплюснутого 
эллипсоида вращ ения возрастает д о Д 5 %;

И з анализа выражений (1) — (5) следует, что увеличивать 
чувствительность индикаторов СВЧ-излучения на основе полуме­
талла можно подбором сплава Вц-хЗЬ* с таким процентным содер« 
жанием БЬ, при котором значение а  будет максимальным или До 
минимальным, либо выбором геометрии контакта м етал л — 1 полу­
металл.

Расчет р показывает, что этим условиям удовлетворяет плос­
кая геометрия контакта металл — полуметалл.

Исследование влияния смещения по постоянному току на вольт- 
ваттную  чувствительность индикаторов СВЧ-излучения представ­
ляет определенный интерес, так как при изменении направления 
постоянного тока через контакт м е т а л л — .полуметалл выходное 
напряж ение и т в одном случае увеличивается, в другом умень­
ш ается, достигая минимума, а затем  вновь возрастает с измене­
нием полярности выходного сигнала, как это показано на рисунке. 
Здесь положительному направлению  тока соответствует приложен­
ное постоянное внешнее напряж ение смещения «— » — металл, 
« + » — полуметалл.

Решение уравнения теплопроводности для модели в виде полу­
сферического контакта металл — полуметалл с учетом того, что
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наряду с термоэлектрическим напряжением, пропорциональным 
поглощенной СВЧ-мощности, возникает дополнительное термо­
электрическое напряжение за счет эффектов П ельтье и Томсона, 
следующее:

и * =  й Е Г Т - ±  (б)

Здесь V т — регистрируемое термоэлектрическое напряжение; / см — 
ток смещения; Т — температура контакта.

И з с о о т н о ш е н и я  ( 6 )  с л е д у е т ,  ЧТО ч у в с т в и т е л ь н о с т ь  § =  (Щч1(1Р 
не з а в и с и т  о т  т о к а  с м е щ е н и я ,  п о д а в а е м о г о  н а  к о н т а к т  м е т а л л  —

/  полуметалл. Цместе с тем эксперименты
2.0' ? показываю т, что чувствительность таких
№■ 4 индикаторов зависит от тока смещения,
12 /  что ясно из рисунка, где показана зави-

5 3  ОМ А  симость « т — / ( / с м )  при /^ с о п э К  Такую
Ц4# зависимость можно объяснить измене-

——...............—,—   —т  нием высоты потенциального барьера
д В ■ 4 У0 2 4 5 8 контакта металл — полуметалл, влиянн-

/-08 1т.мА ем тепловых эффектов П ельтье и Томсо- 
/  ' на и, наконец, изменением сопротивления

4  контакта металл — полуметалл при воз-
/  действии мощности С ВЧ-сигнала и посго-

янного тока,, которое в приведенных рас­
четах не учитывалось. В этом случае при­

бор работает в гибридном рёжиме: на его выходе регистрируется 
термоэлектрическое напряжение, появляю щ ееся вследствие неодно- ' 
родного разогрева полуметаллического кристалла, и болометриче­
ское напряжение.
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метры, методы, измерения /  Под. ред. Н. Н. Горюнова, Ю. Р. Носова,— М.: 
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Т Е О РИ Я  р —  п -П Е Р Е Х О Д А , Т О Л Щ И Н А  К О ТО РО ГО  
Б О Л Ь Ш Е  Д И Ф Ф У ЗИ О Н Н О Й  Д Л И Н Ы . С О О Б Щ Е Н И Е  2

В первом сообщении были выведены новые уравнения непрерыв­
ности для полупроводника с током и на их основе получены не­
линейные дифференциальные уравнения (Д У) р —«-перехода [1], 
Рассмотрим решения полученной системы ДУ,
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И сследование реш ений в окрестности особой точки. В малой 
окрестности особой точки поведение решений системы ДУ (30) 
приближенно описывается линеаризованной системой Д У  й у0/й х =  
= Ауо (3 3 ), характеристическое уравнение которой ёеЦ Л — Я/) =  0 * 
в развернутом виде следующее: №{Е{к — л2 +  а(1  +  Ь)] ( £ 1  +  Х) — 
— X [Е\Х—  Х2 +  а(1  + &)] (1 +  6 ) +  2 Я 1 ( 1 - а ^ 2 = 0 . Обозначим нулевой 
корень этого уравнения через Х5 =  0. Остальные четыре корня опре­
деляю тся уравнением Д (к) =  (.ДХ)2-!- (1 — Ь) (1 — а) Е\ Х— [X2 — а (1 + , 
+  Ь ) } (X2 — 1 — Ь) = 0  (34), которое разреш ается относительно £ 1. 
Это позволяет исследовать зависимость корней уравнений (34) 
от Ей  В самом деле, вследствие чрезвычайной малости парам ет­
ров а — 10 -9, Ь ~  10 " 12 искомые зависимости с высокой степенью 
точности описываются приближенным 
уравнением (Е[к)2-{-Е1Х — К2(Х2— 1 ) =  0 .
Оно эквивалентно уравнению  Х2 ( £ 1  +
+Х ) ( £ Л —Х2 + 1) = 0 ,  распадаю щ емуся на 
три у р ав н ен и я :.
, ,д ' я = 0 ;  £ » = - Х ;  £ ,  =  Х-1/Я, . (35)

Кривые (35) (см. рис. 1, пунктирные 
линии) определяю т график точной функ­
ции ЕД%)  почти во всей плоскости %ОЕ\,

• за исключением малых окрестностей то- 
. чек пересечения указанны х кривых. Эти Рис. 1

окрестности имеют размеры  порядка
У  а 10 -4. И сследуя уравнение (34),нетрудно проверить, что точ­
ная функция Е\% не имеет самопересечений и выглядит так, как  
показано на рис. /  сплошной линией.

И з рис. 1 следует, что при любом £ 1  уравнение (34) имеет че­
тыре вещественных корня: два положительных и два отрицатель­
ных (обозначение корней показано на рис. 1). При £ ) =  0

>.] =  у  1 Ь гг -Ь 1 ; Хз =  +  \ г а (1 +  Ь) &  -4- у  а;

Х2 — — У 1 Ъ — 1; Х4 =  — У  й { \  Ь) — У  а.
Обозначим через р.* собственный вектор, отвечающий корню )/, I =  
=  1 ,5 .  Тогда общее решенйе линейной системы Д У  (33) можно 
представить в виде

Уо (х ) =  [мЛДеЧ* +  . . .  +  р.5Л45,

где М{ — произвольные постоянные. Из этой формулы следует, что 
через особую точку Уо =  ® при X -*-— со проходят только те реше­
ния, у которых М 2 =  0, М 4 =  0, М ь ~  0, а М \, М 3 могут быть 
произвольными. Когда М \, М 3 пробегают множество вещественных 
чисел Д, фазовые траектории

уо (х) =  )ь\М\ек'х +  р,зМзеХ!!* (36)

«заметают» двумерное подпространство в фазовом пространстве Д 5. 
Это подпространство является касательным'пространством в особой
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точке к двумерному интегральному многообразию ИМ системы Д У  
(29). Ниже покажем, что параметризацию семейства фазовых траек­
торий, лежащих на ИМ, можно осуществить с помощью констант 
М \, М з линейного приближения (36).

Приведем результаты вычисления собственных векторов [хг, ко­
ординаты которых удовлетворяют системе линейно зависимых урав­
нений (А  — X;/) |хг =  0. Решая эту систему методом исключения 
неизвестных и нормируя соответствующим образом собственные 
векторы, получаем

Ф ормальное реш ение нелинейной системы Д У  с помощью рядов  
экспонент. Так как  решение нелинейной системы Д У  (30) при 
х — у о о  долж но приближ аться к решению (36) линеаризованной 
системы Д У  (33), естественно искать решение системы (30) в виде 
ряда экспонент ■

который при х  — аз сколь угодно близко подходит к (36), если 
выбрать у 10 =  [х,; у ОІ =  и3. В формуле (40) использованы такие обо­
значения: к — (ки кз). Здесь к\, к з — целые неотрицательные числа; 
\ к \  =  к, +  кз\ X =  (X,, Х3); {к, X) =  /г,Хі +  Ыз); М =  (М,, М3); М к =  
=  М к‘М !з . Не анализируя сходимость ряда (40), рассмотрим процесс 
формального вычисления коэффициентов уи этого ряда и изучим 
некоторые его свойства с помощью численных экспериментов на 
ЭВМ.

Запишем билинейное отображение (Ту, у) і Р 5 X Д 5 ~ А Д 5 в виде

где \ е \ >  0, | т |  >  0, Подставляя (40), (41) в (30) и сравнивая коэф­
фициенты при одинаковых экспонентах, получаем бесконечную по­
следовательность систем алгебраических уравнений

В качестве решений систем (42) следует принять г/ю =  |м, у<я =  р-з* 
При | & | > 2  вектор у  к однозначно выражается через векторы у  и-, 
где |&' | =  1, 2, . . | £ | — 1 , так как <М [А — (к, X/] ф  0 и | е |,

[XI =  со!оп (— 1, —-Хі ',  — »і, — а (Хі ',  — я л і2); 

[і3 =  соїоп (Хз, Хз, а3ХІ, а3Х3, а3),

(37)

(38)

(39)где

«/(*) =  I :  укМ ке(КХ)х, 
[*!>!

(40)

(Ту,  у) — М п1ё-"%' А,л‘ =

оо
=  Н  {Туе, ут)Ш=?.е-4-т—&\к\=2е-\-т—к

(41)

[ А - ( к ,  Х ) / ]^  =  0, \ к \ * *  1;

[А —  (к,  X) 1]ук =  — 2  (і г/е, Ут), | к ! 2.

(42)

(43)
е+т~к
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| ш |> 0 .  Д ля получения этих выражений запишем (43) в развер­
нутой форме:

( £ 1  — с&рк  4- а ( 1  +  Ь ) р к 4 -  (1 — а )  р* =  —  /6 ;  2рк —  скр к —  0;

2E lzPk —  ^E\-{-Ck)Zk-Jr ( \ Jr b ) v k ^ ~ g k ,  2 — Скрь ~  0; р*— •£*£* =  0,
* (44)

где -

/а =  2  Ут) ~  £  \&Рерт 4" Р«Рт(1 й) "4" 2ре£/м1>е+т=А е+т=А

£а — X  ( Т ^у е, Ут) — [(22ре 2е ) £ т  4~ (2ре Ре) Рт]>
е+т-рА е-\-гп—к

ск =  (̂Х) 4* £3X3 .
Исключая из системы (44) неизвестные ар*, г*, р*, имеем систему 

уравнений
((£, — с * )а  4- « (1  +  &)]рк +  (1 — а)скЕ к =  — /а!
2Е 1скРк +  (— ( £ 1  +  га) Ск 4- (1 +  Ь )\скЕ к =  —£*,

определитель которой Д (ск) Ф 0, Решив эту систему, найдем зна­
чения

Р к =  {[— ( £  ( £ |  + С к ) С к  +  (1 + Ь ) ] / к ~ ( 1 — а )£ к ) /Д (ск );  (45)

£а== {[(£1 — Ск)Ск +  а (1  + Ь ) ] £ к ~  2Е,Ск/к}/СкЛ(Ск), (46)
через которые можно выразить компоненты искомого вектора

у к =  со!оп (скрк, рк, с\Ек, скЕ к, Ек). (47)

Вычислив векторные коэффициенты по формуле. (40), получим ре­
шение у ( х ,  Л4ь Л43), зависящее от двух произвольных параметров 
М \ ,  Мз.

Покажем, что множество всех фазовых траекторий, описываемых 
формулой (40),. составляет двумерное интегральное многообразие ИМ 
в пятимерном фазовом пространстве £ 5. Д ля этого построим дву­
мерное интегральное многообразие ИМ:

- у у  ( М и  Мз) =  ^ У к Ж ' Ш .  (48)
1*1>1

Покажем, что ИМ =  ИМ. Зафиксируем х, М ,  /Из и построим точку 
у ( х ,  М\ ,  /Из) сгИ М  по формуле (40). Это точка содержится в ИМ, 
поскольку она получается по формуле (48) при

М, =  М 1е К'х, /И3 =  М з /’*.
_Тогда ИМ с : ИМ. Обратно, фиксируем М \ ,  Мз  и находим точку 

у ( М х, /Из) с :  ИМ по формуле (48). Эта точка также содержится. 
* в ИМ, так как ее выводят по формуле (40) при М\  =  /И, М з  — Мз'  

и х^= 0, т. е .'И М  с ; ИМ. Следовательно, ИМ =  ИМ.
С помощью формул нулевого приближения (36) — (39) нетрудно 

проверить, что для положительных токов через р  — н-переход,
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когда концентрации р,  п убывают п р и * - * — со, константы АД, М а 
должны быть положительными.

Рассмотрим граничные условия (28). Они содерж ат два у р ав ­
нения, с помощью которых можно найти неизвестные констан­
ты Му, М 3. При этом необходимо фиксировать различные пары 
чисел М и М 3 и находить значение х ( М\ ,  Л43), при котором р =
=  — 1 +Ь  [(см. 2 8 )] . Затем  для х ( М и М 3) следует проверить равен­
ство г  = 2гр, пока не найдем значения М и М 3, для которых выпол­
няю тся условия (28). Указанный поиск следует организовать на 
ЭВМ . О днако численные эксперименты показали, что в области 
сходимости ряда Д ирихле (40) не удается достичь д аж е первого 
равенства р =  — 1 + Ь, хотя при увеличении х  от — оо наблю дается 
отчетливое убывание р(х) вплоть до границы области сходимости. 
Поэтому при определенном значении х'\, леж ащ ем в области сходи­
мости ряда (40), следует прекращ ать выполнение решения с помо­
щью этого ряда экспонент и продолжать дальнейш ее вычисление 
решения нелинейной системы ДУ  (30) с помощью метода Рунге- 
Кутта, все время проверяя граничные условия (28). Отметим, что 
момент начала расходимости ряда (40). удобно контролировать по 
началу изменения инварианта Н  [см. (3 2 )], выбирая по этому 
признаку точку х\.. ■ *

Вы числения. П рактическое нахождение описанного решения 
нелинейной системы ДУ (29) требует большой вычислительной 
работы на ЭВМ. В численных экспериментах программирование 
проводилось на Ф О РТРА Н е с использованием удвоенной точности 
(порядка 1018) всех вычислений. Последнее связано с тем, что 
в системе ДУ  (29) входят малы е параметры  а ~ 1 0 ~ 9, Ь ~  10_!2, 
а искомые функции изменяются на 8 — 10 порядков. П рограм ма со­
стояла из пяти логически законченных частей.

1. Определение корней Яь Яз характеристического уравне- ■ 
н и я .(3 4 ).

2. Вычисление векторных коэффициентов у*.
3. Определение решения у( х ,  М\ ,  М%) в области сходимости 

ряда (40) до точки Х \.
4. Определение решения у( х ,  М и  М 3) вне области сходимости 

ряда (40) методом Рунге-Кутта.
5. Вычисление разности г—2гр в точке х ( М и М 3),  где р = — 1 +  & 

[см. (2 8 )].
Отдельного пояснения требует выполнение пункта Г, так  как  

очевидно, что ую =ЛД, у01= М з вычисляются по ф ормулам (37)—=■
(39), а затем  остальные у* находятся по рекуррентным формулам 
(45) — (47) (в наших численных экспериментах брались такие 
&= (& 1, &3), что |£ | = & 1  +  /г3< 3 5 — 40). Вычисление корней Яь Яз 
производилось с помощью формул К ардано для уравнений чет­
вертой степени [2, с.' 239], предварительно проанализировав коэф ­
фициенты вспомогательных уравнений. Такой анализ позволил со­
ставить следующую схему вычисления чисел Я], Яз.

Формулируем приведенное уравнение Я4 +  р \ \2 +  д{к +  г =  0, где 
■р\ = — [£1 + (1 + « )(! + &)]; Ц\ =? —Ех (1 — а)(1 — Ь)\ г =  а( 1 +  Ь).
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Строим вспомогательное уравнение

а3 -|- р\а +  са +  d  =  0, где с =  —r\ -f- р?/4; d =  - 9 . 8 . 
Вычисляем коэффициенты

9з ~  т Cj  ^  ] ’

канонической формы вспомогательного уравнения а3 +  3р 2& +  2 q2 =  
=  0 .

Определяем

arccos !Ы = г а , Ы < ( К = Д * ;
( V = ih ) ‘

0 ,
Вычисляем

192 і >  ( К —рг)'3.

2 К —Р2 cos (60° — 0/3), 19 2 1 >  0;

1921 <  0 .

Определяем а0 =  а0 
Находим корни

2 Vа —р 2 cos (0/3), 

pi/3.

■8

Xi, =  “2“ [}/Г2ао +  / —2/?i— 2а0 — 91/.^ 2ос0],

где знак +  относится к Хь'

Н а рис. 2 представлены типичные графики распределений р ( х ) ,

Е ( х ) ,  р (х )  в области пространственного заряда (О П З ), вычислен­
ные с помощью упомянутой программы. И з 
рис. 2 следует, чтб ширину О П З можно 
оценить в несколько относительных единиц.
В примере, описанном в работе [1], единица 
длины составляла порядка 0 ,0 1  мкм, а диф­
фузионная длина порядка 400 мкм. П ослед­
няя определяет поведение экспоненциаль­
ных функций р{х) ,  п{х)  вдали от контакта 
согласно формулам нулевого приближения 
(36). Таким образом, диффузионная длина 
имеет порядок 1/Яз. а ширина О П З, как 
показы ваю т ч и с л е т ш е  эксперименты,— по­
рядок 1/Яь Н а расстоянии в несколько де­
сятков относительных единиц от контакта

( 1 /Я1<  |*|<С1/Яз) функция р ( х )  имеет слабо выраженный максимум.

Превышение над единицей значения р(х )  в максимуме равно при­
мерно л ( 0 ) ~  1 0 ~б-ь 1 0 _!0.

Графики .показанные на рис. 2, соответствуют умеренным пря­
мым токам. При изменении тока в реальном диапазоне значений

4

* у\

/

X

-!

-F

-5
Рис. 2



наблю дается изменение величин п ( 0 ) = р ( 0 ) на несколько поряд­
ков, что соответствует изменению уровня инжекции неосновных 
носителей заряда в таких ж е пределах.

Отметим один принципиальны^ момент для неограниченной 
модели р —п-перехода. В этом случае нельзя определить падение 
напряж ения на всем р —л-перёходе, как  это делается для конечного 
р  — л-перехода суммированием падений напряжения на О П З и 
р —л-областях, При неограниченном р — л-переходе последние два 
слагаемы х равны бесконечности. О днако падение напряж ения па 
О П З имеет смысл и вычисляется интегрированием функции Е( х )  
по х  в пределах — оо—0, Падение напряжения в этом случае 
является половиной контактной разности потенциалов ф*. при з а ­
данном прямом токе.

И так, вольт-амперную характеристику неограниченного р —л- 
перехода можно определить как  зависимость контактной разности 
потенциала от тока, протекающего через р  — л-переход. Численные 
эксперименты показываю т, что ф* медленно убывает при умень­
шении тока, как и должно быть; убывание происходит в резуль­
тате расширения О П З и увеличения в ней отрицательной напря­
женности поля Е ( х ) .  Увеличение |£ ( х ) |  сопровождается пони­
жением концентраций р(0)  = п ( 0 ) .  Все это согласуется с ф и зи че-’ 
скими представлениями о работе р —л-перехода. О днако описанный 
алгоритм вычисления равновесного состояния р —л-перехода имеет 
недостаточную эффективность в области малых токов. Это вызвано 
тем, что при малых токах граничные условия р '( 0 ) = л '( 0 ) , г 'р(0) =  
=  — г„'{0) проверяются на низком уровне концентраций и их гра­
диентов, при которых возникает естественное препятствие — недо­
статочная точность вычислений.

Таким образом, требуется дальнейш ее совершенствование алго­
ритма вычислений.

Список литературы : 1. О вчаренко В, В. Теория р  — «-перехода, толщ ина кото­
рого больш е диффузионной длины. Сообщ ение 1 //Р а д и о те х н и к а .— 1987.— 
Вып. 80.— С. 97— 105. 2. К урош  А . Г. Курс высшей алгефры,— М.: Н аука, 1968.— 
432 с.
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Усиление сложного многочастотного сигнала в магнетронных 
усилителях с распределенной эмиссией изучено преимущественно- 
с помощьюгупроШ,енных моделей усилителей, в основу которых был
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пбложен радиотехнический подход [1—4]. Более широкими потен­
циальными возможностями анализа электронного механизма взаи ­
модействия полигармонического сигнала с электронным потоком 
обладает модель магнетронного усилителя, предлож енная в рабо­
те [5]. Д ан ная модель дозволяет анализировать явления, связан ­
ные с конкуренцией видов побочных колебаний, а такж е интермо­
дуляцию  с учетом дисперсии замедляю щ ей системы (ЗС ) усили­
теля. • .

Рассмотрим усиление двухчастотного сигнала в магнетронном 
усилителе обратной волны. Особенность данной работы состоит 
в „попытке комплексного подхода к анализу электронно-волнового 
взаимодействия и заклю чается в том, что сначала осущ ествляется 
расчет электродинамических характеристик ЗС  в основной полосе 
пропускания. Затем  с учетом полученных данных проводится не­
посредственно расчет многочастотного усиления. Причины, спо­
собствующие возникновению многочастотных ситуаций не рассм ат­
риваю тся, а предполагается, что на вход усилителя подаю тся два 
сигнала, разнос частот которых не превыш ает 1 0  %. Один из сигна­
лов является рабочим (<вс), а второй — помехой(шп). Задача состоит 
в оценке нелинейных искажений, обусловленных конкуренцией уси­
ливаемы х сигналов (эффект кросс-модуляции) *.

Д ля  анализа процессов многочастотного усиления воспользуем­
ся математической моделью усилителя обратной 'волны  с распре­
деленной эмиссией [6 ]. В качестве начальных значений входных 
параметров используем следующие данные:
Радиус анода гАД  
Радиус катода гк/ \
Д лина ламели / Л/Х 
Число Ламелей N  
Высота анодного блока А х / \
П араметр магнитного поля В, Т 
Анодное напряж ение V А , кВ 
М аксимальный коэффициент вторичной эмиссии ст 
Э нергия, соответствую щ ая максим альном у коэф­
фициенту вторичной эмиссии МРт, эВ 
К атод
Зам едляю щ ая система Л опаточная
С вязки  - Двойные, двухсторонние

Н а рис. 1 показаны дисперсионная характеристика и зависи­
мость сопротивления связи от длины волны, рассчитанные методом 
эквивалентных схем.

Наличие связок приводит к сдвигу я-вида в длинноволновую 
область (по сравнению с аналогичной ЗС  без связок) и в области 
ф азовы х сдвигов л /2 < 0 < я  образуется участок с аномальной д и с­
персией. Точка А  является рабочей.

* С ущ ествую щ ая методика анали за процессов в приборах обратной волны 
(с вы хода на вход усилителя) не позволяет рассм отреть генерацию .интермоду- 

ляциониы х составляю щ их усиливаем ы х сигналов.

0,213
0,12
0,22

13
0,11
0,2

55,9
2,8

560

Холодный
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Рассм отрим ' двухчастотное взаимодействие основного сигнала 
<йс— ЮО с сигналом-помехой ш п=9П , где О — ф ундаментальная ча­
стота. П ользуясь дисперсионной характеристикой, .определяем па­
рам етры  «холодной» расстройки сигналов. П олагая, что выполняет«

Рис. .1

ся  условие «холодного» синхронизма для рабочего сигнала щ/шс =  
= ve, имеем bu>c =  0. Тогда для сигнала-помехи получаем Ьсоп =0,11.

Н а рис. 2 показаны зависимости К П Д  сигналов шс, шп от отно­
ш ения входных мощностей данных сигналов при условии Ршс =  
=  const. Кривые построены для случаев отсутствия зависимости 

•сопротивления связи от частоты (кривые 1) и наличия такой зави ­
симости, определяемой из рис. 1, б  (кривые 2). Д ля  сравнения

на рис. 2  представлена зави ­
симость Г) “ Т)[СРа>п/Р(|>с)вх] 
(кривая 3),  полученная в 
предположении отсутствия 
дисперсии и зависимости со­
противления связи от час­
тоты.

Таким образом, учет дис­
персии дает существенное 
ухудшение взаимодействия 
сигнала-помехи шп с элект­
ронным потоком в стацио­
нарном режиме. Д ля  усиле­
ния взаимодействия необхо­

дим о увеличивать входную мощность сигнала шп , зад авая  ее 
•больше входной мощности основного сигнала шс. И з анализа ч а ­
стотной зависимости сопротивления связи следует, что в д иапа­
зоне рабочих значений фазовых сдвигов 0  его значение увели- 
!чивается в ростом длины волны (рис. 1, б).  П оскольку ШП>1»С, 
учет в расчетах зависимости R CB =  Ясв(к)  приводит к повышению 
эффективности взаимодействия сигнала помехи с электронным по­
током. В результате влияние сигнала помехи на мощный основной

Рис. 2
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сигнал проявляется при меньшем значении входной мощности сиг­
нала помехи.

Таким образом, исследования конкуренции двух сигналов а>с == 
=  1 0 0 , о)п= 9 0  в стационарном режиме работы усилителя обратной 
волны для случая реальной лопаточной замедляю щ ей системы со' 
связками показали, что диапазон значений отношения Р&п/Р&с, т е  
имеет место конкуренция между усиливаемыми сигналами, сущ е­
ственно зависит от параметров . электродинамической структуры. 
Чтобы уменьшить амплитудные и фазовые искажения основного 
сигнала Юс, обусловленные наличием помехи шп в пространстве 
взаимодействия сигнала, необходимо увеличить разделение усили­
ваемых сигналов по анодному напряжению.

Список литературы : 1. К орольков А . В. Усиление в амплитроне многочастотного 
сигнала / / — Тр. Н И И Р ,— 1971.— Вып. 2.— С. 24—30. 2. Табаков А , В, В оздейст­
вие бигармонического сигнала на ам плитрон //В опр . радиоэлектроники. Сер, Тех­
ника радиосвязи .—  1972,— Вып.. 1.— С. 18—24. 3, М иха й левски й  В . С., М ах- 
я  о В, И. Амплитрои в двухчастотном  реж им е / /  Ж урн , техн. ф изики.—  1975.— 
1.— С. 529— 531. 4. М инаев М. И ., Б ригид ин  А , М ., Д у н а е ва  Г, П . Амплитудные 
характеристики амплитрона е» двухчастотном  реж им е / /  Радиотехника и элект­
роника.— 1977, №  7.— С. 40 —45. 5. И л ь и н  Е. М ., М акаров В. Н . Чистякова Т. А . 
И сследование усиления сигналов с близкими частотам и в приборе М -типа с р ас ­
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Вып. 12.— С. 39—47. 6. Ч урю мов Г. И. М оделирование процесса взаим одейст­
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В Л И Я Н И Е  Н Е О Д Н О Р О Д Н О Г О  М А ГН И ТН О ГО  П О Л Я  НА В Ы Х О Д Н Ы Е 
П А РА М ЕТ РЫ  П Р И Б О Р О В  М -ТИП А С УЧЕТОМ  В О ЗМ О Ж Н О С ТИ  Г Е Н Е Р А Ц И И  

_ • ГА РМ О Н И К

А нализу влияния неоднородных статических (электрического и магнитного) 
полей на характер  взаим одействия электронного облака с электромагнитными 
волнами в электровакуумны х С В Ч -приборах магнетронного типа и их выходные 
парам етры  посвящ ены работы  [1—3 ]. В них рассмотрены  неоднородности по­
лей, вы званны е конструктивными особенностями реальных магнитных систем 
и пространства взаим одействия этих устройств, и возм ож ность целенаправлен­
ного использования таких неоднородностей.

Ранее [2; 3] показано, что введение меняю щ егося вдоль радиуса м агнит­
ного поля (индукция В  о которого ум еньш ается к аноду) позволяет ^ е с к о л ь к о  
улучш ить выходные парам етры  магнетрона: увеличить (примерно “ на 4 %) 
электронный К П Д  и выходную  мощность. Рекомендуемое уменьшение индукции 
В 0 у  поверхности анода составляет 5— 10 % от значения на уровне верхней 
границы втулки. О днако при этом не учиты вается многочастотность реж им а 
работы  магнетрона и не вы ясняется влияние неоднородности магнитного поля 
на уровни мощности конкурирую щ их видов колебаний.
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Рассмотрим воздействие неоднородного вдоль радиуса магнит­
ного поля на выходные параметры  прибора и уровень генерируе­
мых гармоник.

В качестве аппарата исследования исподьзована цилиндриче­
ская гибридная модель магнетрона [4], основанная на построении 
точных электронных траекторий при учете сил пространственного 
заряда. Расчеты  выполнены на примере типичного импульсного 
магнетрона трехсантиметрового диапазона 4/50, работаю щ его при 
анодном напряжении £/а =  22,4 кВ, индукции магнитного поля В 0 =  
=  0,69 Т.

П редполагался синхронизм ВЧ-волн гармоник с электронными 
спицами (наихудшие условия для генерации максимального уровня 
гармоник), что позволило абстрагироваться от свойств конкретной 
замедляю щ ей системы и исследовать влияние неоднородного маг­
нитного поля на электронный поток, а через н его — на уровень 
гармонических составляющих.

Пусть вектор индукции магнитного поля В 0 имеет только одну 
составляю щую , направленную 'соосно катоду, а значение В 0 зави ­
сит только от радиальной координаты:

Вдк> Гк < Г  <  Г ВТ»
Во (г) =

— —  К В 0к +  В о к ,  Гвт <  Г <  Г а ,
ВТ .... ‘ 

где гк, гвт, Л а — радиусы катода, втулки, анода; К  — коэффициент, 
определяющий степень неоднородности магнитного поля, принима­
ющий положительные или отрицательные значени я и в зависимости от 
этого значение В 0 (г) возрастает либо убывает по направлению к аноду 

Коэффициент К  (умноженный на 100% ) определяет степень 
изменения индукции В о у поверхности анода по сравнению с его 
значением в интервале гк< г < г Вт.

Результаты  расчета основных параметров прибора при различ­
ных распределениях магнитного поля вдоль радиуса (разных зн а ­
чениях коэффициента К  в приведенном вы раж ении), представлены 
на рисунке, где 1 — зависимость выходной мощности Р ВЫх ;  2— 
анодного тока / а; 3 — электронного К П Д  т|е; 4 ,5  — относительного 
уровня второй Р 0 т н 2 и третьей Р 0 т н з  гармоник от значений коэффи­
циента К- Т ак же, как  и в работе [2, рис. 4 ], с уменьшением К 
(индукции магнитного поля у анода) возрастает электронный К П Д  
х\е и выходная мощность Р в ы х .  О днако рост Р в ы х  продолжается до 
значительно меньших значений К, следовательно, диапазон до­
пустимых неоднородностей поля шире. Поскольку в данной работе 
используется цилиндрическая модель магнетрона, которая в отли­
чие от плоской, примененной в работе (2 ] ,  учитывает уменьшение 
напряженности статического электрического поля у анода и воз­
никающий при этом рассинхронизм электронов и ВЧ-волны, м ак­
симумы выходной мощности и К П Д  смещены в область больших 
неоднородностей полей.

Согласно результатам  работы [2], постоянный анодный ток 
должен убывать по мере уменьшения К  от нуля в область отри-
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Нательных значений, что объясняется авторами снижением верти­
кальной скорости дрейфа из-за смещения спицы из максимума 
тормозящ его поля в область положительных фазовых углов [2 , 
рис. 3 ]. Однако, как известно, в магнетронах практически во всех 
реж им ах работы электронная спица отстает от оптимального ф азо­
вого положения. Следовательно, по мере уменьшения К. возрастаю т 
вертикальная скорость дрейфа и сила тока анода, что и подтвер­
ж дает численное моделирование (рисунок). Расхож дения в резуль­
татах  расчета зависимости р
анодного тока от К  возникли ^  
по причине значительной упро­
щенности использованной в ра- 20 
боте [2 ] модели.

К ак видно из рисунка, для 
прибора 4/50 в выбранной 
рабочей точке существует не­
которое оптимальное значение 
К  =  —0,2. При этом электрон- 
ный К П Д  возрастает на 1 0  %, 
выходная мощность примерно 
на одну треть. Там же пока- " 
заны зависимости относитель­
ного уровня второй и третьей ' *# 
гарм оник от К. Согласно рас­
четам, введение д аж е сущ ест­
венно неоднородного магнитно­
го поля незначительно влияет на Р отН2, а что касается величины 
Ротнз, она даж е падает по мере уменьшения К  и достигает мини­
мума при К =  — 0 , 1 .

Таким образом , использование неоднородного статического маг­
нитного поля в обычных магнетронных генераторах позволяет 
улучш ить их основные параметры.» в частности электронный К П Д .
В результате во всяком случае не увеличивается относительный 
уровень гармонических составляю щ их, а уровень третьей гарм о­
ники даж е уменьшается на 5 дБ  в точке максимального К П Д . 
При все возрастаю щ их требованиях к спектральному составу гене­
рируемых колебаний улучшение основных параметров приборов с 
помощью целенаправленного профилирования статического м аг­
нитного поля вполне допустимо.

Список литературы : 1. Б еляченко  В. П ., С ы суев В. А . А нализ движ ения элект­
ронов в магнетроне с неоднородными статическими полями / /  Э лектрон, техндка. 
Сер. 1. Электроника С В Ч .— 1982.— Вып. 7.— С. 3— 9. 2. Б ай б ур и н  В. Б., К уд ­
р ин  И. В. А нализ электронны х траекторий в плоском магнетроне с неоднородным 
магнитным полем / /  Электрон, техника. Сер. 1. Э лектроника С В Ч .— 1977.— 
Вып. 7.—  С. 51— 56. 3. Б ай б ур и н  В. Б ., У м ное С. Г ., Ш ириш н С. И. Влияние 
неоднородного вдоль радиуса магнитного поля на выходные парам етры  магне- 
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УДК 621.385

С. А. Б У Л Г А К О В , Д . М. В А В Р И В ,  канд. ф из,-м ат. наук, О. А . Т Р Е Т Ь Я К О В ,
д-р физ.-м ат. наук

Т Е О РИ Я  Р Е ЗО Н А Н С Н Ы Х  У М Н О Ж И Т Е Л Е Й  ЧАСТОТЫ  
С Р А С П Р Е Д Е Л Е Н Н Ы М  В ЗА И М О Д Е Й С Т В И Е М  0-ТИПА

Использование р еж и м а . умножения частоты — распространен­
ное средство для укорочения рабочей длины волны источников 
электромагнитных колебаний с электронно-волновым взаимодей­
ствием. В миллиметровом диапазоне успешно используются элект­
ронные генераторы дифракционного излучения типа оротрон [ 1 ]. 
Исследование режима умножения частоты для этого класса прибо­
ров весьма перспективно [2]. В частности, необходимо теоретиче­
ское изучение двухкаскадного умножителя, элементами которого 
являю тся резонансные системы с распределенным взаимрдействием 
типа оротрон, резонансная Л О В , клистрон с распределенным взаи­
модействием и т. п.

; Р ассм атриваем ая ниже теория умножителей основана на не­
линейной нестационарной теории резонансных автогенераторов 
с распределенным взаимодействием [3].

Пусть сигнал частоты О модулирует пучок электронов во вход­
ном резонаторе в линейном режиме. Тогда на входе в пространство 
взаимодействия выходного резонатора ( у = 0 ) переменная состав­
ляю щ ая фазы  частиц пучка в общем случае может быть задан а 
следующими соотношениями:

9 (5, <ро) 1с=о =  X  соз ср0; — =  Л 4 Ф 0 соз(<ро +  < ?«), ( I )

где 0 (1 , фр) — отклонение фазы  частиц от невозмущенной в -р е ­
зультате взаимодействия с полем модулятора; 1 — безразм ерная 
координата, нормированная на длину пространства взаимодей­
ствия выходного резонатора, 1 = у[1 ;  фо— ф аза влета, фо =  0 ?о; Фо =  
=  ПТ/У0, Уо— начальная скорость электронов; X — парам етр груп­
пировки; М  — коэффициент модуляции частиц по скорости; ф * —■ 
сдвиг по ф азе между модуляцией пучка по скорости и плотности. 
Значения X, М , ср.« определяю тся конструкцией входного каскада. 
Н езависимо от типа модулятора величины X, М  пропорциональны 

Г р вх (Рах — мощность сигнала накачки).
' П олагаем , что умножительный каскад  выполнен в виде резона­

тора с замедляю щ ей системой на зеркале, вдоль которого про­
пускается промодулированный во входном каскаде электронный 
пучок. Его резонансная частота со выбирается близкой пЯ  (п  — ко­
эффициент ум нож ения), и- на частоте пЯ  такж е выполняется усло­
вие синхронизма пучка и медленной пространственной гармоники 
Ъо^пЯ/Щ где к,—  продольное волновое число синхронной волны.
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О стальны е свойства резонатора и электронного пучка совпадают 
с применяемыми при анализе генераторов и усилителей [3]. Вос­
пользуемся полученными в работе [3] соотношенийми неавтоном­
ного реж има возбуждения колебаний для записи системы нели­
нейных уравнений умножителя:

1 2-
* ~  ^  I /  ( 0 1 cos (Ф5е +  Ф -Ь І/ +  7 ) dyodl, (2)

-  Т І Ї  I f  ( О Г  sin (Ф,5 +  ф +  и  +  X)d ?0dv, (2 а)
о о 

£ U  / , , ?i U \ 3 

di =  ( 1 +  ^  - Г cos ^  +  ф +  и  +  &  ■ №

0 „ (2 в)5=0
где

+  Я-МФо COS (сро +  <?*)'> Ф =  Перо +  п Х  CCS сро!
U == л 0 (С, <р0) — «А  со£ сро — ЫМФо  cos (сро +  <?*)•

U —  функция, определяю щ ая изменение фазы  частиц % результате 
взаимодействия с полем выходного резонатора; Ф£ =  Т (£2п/ц 0 —/?) ; 
ô, =  2 Q ( w r — n Q ) l w r. Остальные обозначения в (2) соответствуют 
принятым в работе [3] . В уравнении движения (26) не учиты ва­
лось влияние поля пространственного заряда. Проведенные расче­
ты показали, что основные закономерности и выводы, полученные 
на основе анализа системы уравнений (2 ), сохраняю тся и при ко­
нечных значениях поля пространственного заряда .

Анализируемую схему умножителя можно рассматривать как 
обобщ ение схемы обычных двухкаскадны х клистронных умножи­
телей. П ереход в (2) к этому случаю соответствует зам ене Ф« =
• Ф0и.

Рассмотрим стационарные решения уравнений (2), удовлетво­
ряющ ие условиям dF/dx = 0', dyjdx = 0 и описывающие устойчивые 
колебания в резонаторе на частоте nQ.  Выделим два характерны х 
случая возбуждения таких колебаний. Во-первых, такой резким 
возможен при нелинейном взаимодействии электронного пучка 
с  полем резонатора (смещение электронов на ф азе U (£, ср0) в поле 
волны нелинейным образом зависит от амплитуды поля F),  Сте­
пенью нелинейности определяется максимальный номер эф фектив­
но умножаемой гармоники. В этом случае ненулевые решения си­
стемы (2 ) могут сущ ествовать при условиях А2<С1, (МФ0 ) 2<С1, 
когда в пучке не образую тся высшие гармоники тока. Такой режим' 
работы реализуется, когда сила тока пучка / 0 близка к силе пуско­
вого тока возбуж дения автоколебаний в резонаторе или превосхо­
дит ее. Д анный режим представляет интерес по условиям синхро­
низации генератора на гармониках внешнего сигнала.

Во-вторых, колебания на частоте nQ могут возбуж даться и тог­
д а, когда смещение электронов в поле волны описывается линеари­
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зованным по F уравнением движения (26), если в результате груп­
пировки частиц при конечных значениях парам етра X  или МФо 
образую тся высшие гармоники тока пучка. При таком режиме 
умножения в отличие от автогенераторов могут возбуж даться коле­
бания при токах, значительно меньших пускового тока автоколе­
баний. Так как  увеличение пускового тока является одной из ос­
новных проблем, ограничиваю щих создание автогенераторов'в  ко­
ротковолновой части миллиметрового диапазона, то возможность 
использования реж има умножения при / о < / Пуск представляет не­
сомненный практический интерес. А нализ этого случая и является 
предметом дальнейшего рассмотрения.

Линеаризуем по F  уравнение движения (26) и найдем его 
решение, не ограничивая сверху параметры  X,  МФ0. П одставляя 
реш ения в уравнения возбуж дения (2 ), получаем систему автоном­
ных дифференциальных уравнений относительно амплитуды F 
й фазы  у  колебания в резонаторе умножительного каскада:

=  F [6 Ф0 (Т , — D, cos 2у —  D 2 sin 2Т) — 1 ] +

-ф- G (/?! cos 7 Sin 7 ); (3)

F ~ ~ F [ b r -Jr ОФ0 (Т"2 — D 2 cos 2у — D\  sin 2 y)j —

где

R
R 2

— G (Ri  sin р +  Д  cos y), (3a)

К 2«

=  i ] / ( « ) •  j  Ш (®.« +  ® )* ¥ o rt; (4)

1 6 2к
D{] i f  С . С  isin

Г Д - з -
I’FaJ 32я

а д - * * ! ' - . ! ]  U x

X (2Ф + ( $ + Г ) Ф , ] ^ Ш ;  (4a)
1 l  Sic

m V ( ^ W ) j  (46)
0

Эти уравнения не содерж ат ограничений на уровень внешнего сиг­
нала. М еханизм насыщения колебаний во времени обусловлен тем, 
что в процессе развития колебаний происходит сдвиг по ф азе м еж ­
ду внешним сигналом и полем, возбуж даемым в резонаторе.

Запиш ем решение системы уравнений (3) в стационарном ре­
жиме в аналитической форме, обозначим стационарные значения 
амплитуды и фазы колебания через Р и Г:

G2 ( t f  +  fig) ___
+  62 +  Y 2 —  2 Y  [a sin 2 (Г +  8) +  Ь cos 2 (Г +  8)]’

/72 =  “ У Ч Т -'gJ________________ . .»  •
„ 2  I » 2  , \ , 2  Г _  _ i _  Г.  , - r  I 5 1  (  5 ______ О  / Т .  , * n ’  \ У '
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'  tg (Г +  Ji) = о — У  sin 2 (5 — (л)
Ь +  Y  cos 2 (5 — [х) ’ (5а)

где

а =  ОФо^і — I; 8 =  82 +  ОФоТ2;

V  —  О Ф 0 ( Р \  +  £>2) 1/2; (ё 2 8  =  £ > ,Д > 2; ( в ц  =  Я і / Я а .
Исследование устойчивости решения (5) известными методами 

теории колебаний приводит к условию І?е Хі,2 <  0. Здесь Хі ,2 — ха­
рактеристические корни системы уравнений (3), Х) ,2 =  а +  \ / ~У1 — о2. 
Таким образом, устойчивость амплитуды и фазы поля в резонаторе 
определяется не только соотношением между током и пусковым 
током автоколебаний, как это имеет место в случае слабого внеш­
него воздействия, но также зависит от частоты, мощности входного 
сигнала и других параметров системы.

Чтобы выяснить влияние параметров входного каскада на ре­
зультирую щие характеристики умножителя, был проведен числен­
ный анализ системы уравнений (5), при котором определялись 
услови я/когд а выходная мощность на частоте пО, является макси­
мальной. Расчеты показали, что оптимальным условиям соответ­
ствует следующий режим работы входного каскада: электронный 
пучок модулируется по плотности, а модуляция электронов по ско­
рости мала. Такой режим можно реализовать в модуляторе с ко­
роткой длиной пространства взаимодействия (типа клистрона) и 
последующем длинном пространстве дрейфа. В этом  случае можно 
определить все основные характеристики умножителя в аналитиче* 
ской форме, поскольку выполняется условие М =  0 в формулах 
(Зв), при котором всё коэффициенты в системе уравнений (5) вы ­
числяются в явном виде. Н апример, для / ( £ ) = !

где J n (x) — функция Бесселя; § (Ф8) =  sin (Ф5/2)/Ф 5/2; функции ТГ1, 
¥ 2 при М  =  .0 не зависят от параметров входного сигнала и так ж е  
вычислены в явном виде ранее [3].

На рис. 1 представлены расчетные зависимости амплитуды 
возбуж даемы х колебаний от тока пучка при оптимальных значе­
ниях парам етра рассинхронизма ®s=®°s и расстройки частоты 
й2 =  б 2 выходного резонатора. Ш триховой линией отмечены не­
устойчивые состояния системы. Увеличение тока приводит к рез­
кому увеличению амплитуды возбуж даемы х колебаний при фикси­
рованной величине парам етра группировки (мощности входного 
сигнала). Т акая зависимость имеет регенеративный характер — 
начиная с определенных значений тока пучка система переходит 
в автоколебательный режим. Отметим, что вследствие предвари­
тельной модуляции пучка может происходить не только подавление

(6)
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автоколебаний, но и их возбуждение при токах меньших пуско­
вого.

При малых токах пучка (/о//пуск<С1) оптимальным значением 
расеинхронизма является Ф^^О, т. е. максимальный энергообмен 
меж ду частицами пучка и полем достигается при равенстве на­
чальной скорости электронов и фазовой скорости синхронной вол­
ны в умножительном каскаде . При увеличении силы тока опти­
мальные парам етры  расеинхронизма увеличиваю тся и стремятся 
к значению, при котором достигается минимальная величина / пуск- 
Физически это соответствует тому, что в результате взаимодей­
ствия частиц с полем медленной волны происходит их дополнитель­

ная группировка и увеличивается отбор энергии от пучка. З ам ет ­
ное влияние парам етра группировки на значение ф 5 сказы вается 
только в области, где реш ения системы уравнений (3) являю тся 
неустойчивыми.

Н а рис. 2 представлена зависимость амплитуды возбуж даемы х 
колебаний от парам етра группировки для различных значений 
коэффициента умножения. Значения Фь, 6Г выбирались равными 
оптимальным. Оптимальный параметр группировки X  слабо зав и ­
сит от номера гармоники п, а такж е и от других параметров вы­
ходного' резонатора. К ак показываю т расчеты, поведение функций 
на рис. 2 примерно совпадает с поведением функции Бесселя 
] п ( п Х ) .  Напомним, что такая  зависимость от парам етра X  имеет 
место и в клистронных умножителях. Подробный анализ вы раж е­
ний показал, что при токах пучка вдали от области возникновения 
неустойчивых решений в (5) можно пренебречь членами, пропор­
циональными У. Тогда из (5) получим приближенное выраж ение 
для амплитуды стационарных колебаний:

(1/4)02&2 (Ф8)у2(яХ)



Здесь ш0 — частота резонатора выходного каскада с учетом элек 
тройной нагрузки, ш0 =  «V П — бФоФ'г (Ф8)/2 (3 ],

Д ля гауссового распределения поля /(с ) формула (7) отличается 
только функцией р (Ф5), которая здесь имеет вид

р2 (Ф5) =  ^Л кш ехр  (— ■Ф?ш2/1 ) ,
где ш — радиус пятна поля в выходном резонаторе, нормирован­
ный на его длину пространства взаимодействия Ь,

Проведенный анализ основывался на кинематическом лрибли. 
жении при описании движения частиц пучка. Д ля  оценки области 
применимости полученных соотношений необходимо учесть вл и я­
ние поля пространственного заряда. Воспользуемся тем, что в ре­
жиме умножения наибольший интерес представляет случай, когда 
сила тока пучка значительно меньше пускового значения в выход­
ном резонаторе. Это позволяет пренебречь обратным взаимодей­
ствием поля резонатора на пучок. П олагаем , что в качестве вход­
ного каскада используется клистронный модулятор, располож ен­
ный на расстоянии й от выходного резонатора. Вычисляя мощ ность’ 
взаимодействия пучка с полем как интеграл по длине простран­
ства взаимодействия от произведения тока пучка на поле синхрон­
ной с пучком волны, получаем следую щ ее вы р аж ен и е-д л я  Р:

/ * « ? { * ?  +  *!)> , (8 )

где р

№
р  =  о'рД/о о =  2тс 1/Хр; Хр — редуцированная плазменная частота и 
соответствующая длина волны. Легко показать, что при выполнении 
условий / о//пус к < 1 ,  р _ < 1 , <1/1 >  I формула (8 ) переходит б (7), 
если параметр группировки X  определять выражением, ,.

М Ф П о>
Х  =  — ^ s in - ^ D ,  (9)

Р и о , ;

где 7) — расстояние от модуля до центра выходного резонатора. 
Физически этот переход" соответствует тому, что не учитывается 
изменение парам етра группировки на"длине выходного резонатора, 
которое обусловлено наличием скоростной модуляции частиц пуч­
ка. При конечных значениях р этот эффект приводит к перегруп­
пировке частиц пучка и уменьшению эффективности взаимодейст­
вия пучка с полем. Х арактер такой зависимости для различных п 
показан на рис. 3, где приведены результаты  расчетов нормирован­
ного значения электронного К П Д : ц /0  =  7’2/ ( ? 2 (сплошные линии) 
для открытого -резонатора в выходном каскаде (да =  !Д) в зависи­
мости от отношения характерного разм ера пятна поля в резонато­
ре 2  Я у (Я.у = хюЬ) к редуцированной, плазменной длине волны Кр. 
Д л я  каждого значения 2ЯУ/ХР приводилагсь оптимизация по п а р а ­
метру пространственного рассинхронизма Ф5 и по уровню начальной 
модуляции пучка (мощности входного сигнала); соответствующие
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значения (МФо)опт приведены штриховой линией. Расстояние м еж ­
ду резонаторами Ъ  выбиралось равным наименьшему возможному 
нечетному числу четвертой части плазменной длины волны. В силу 
этого при Яр-э-оо оптимальные значения МФ0->-0. При малых 
2Яу/Хр значения р, определяемые на основе (7), (8 ) с учетом (9) 
(штрих-пунктирные линии на рис. 3 ), отличаю тся незначительно; 
влияние поля пространственного зар яда  компенсируется соответ­
ствующим увеличением входного сигнала. М ожно считать, что з а ­
метное влияние поля пространственного заряда на К П Д  начинает 
сказы ваться со значений 2Яу^ Х р/4, хотя его уменьшение происхо­

дит достаточно медленно с 
ростом редуцированной п лаз­
менной частоты. Оценим м ак­
симальное значение тока для 
такого прибора, исходя из ус­
ловия 2/?у =  Хр/4. Д ля л = 1 0  это 
соответствует уменьшению 
К П Д  в 1,4 раза  по сравнению 
с К П Д  для случая ®р =  0. Вы ­
р аж ая  Хр через плотность токз 
пучка, находим

/  гс2т г 0Е%

О . 0,125 0,25 0.75 Щ/Л, '
Рис. з где Я —  коэффициент редукции

плазменной частоты пучка; £о-= 
=  8,854 пФ/м; е, т  — заряд  и масса электрона. Д ля ленточного 
электронного пучка толщйны а, удовлетворяющей условию 2 а/"о =  
=  1, значение Я 2 — 0,2 [4]. Тогда, например, для' Я у =  5 мм и и  =  
—  0,3 с (с —  скорость света) получаем оценку / о м а к с  —  450 А/см2, 
из которой следует, что поле пространственного заряда практиче­
ски не накладывает ограничений на максимальную плотность тока 
пучка. Д ля  реальных колебательных систем приборов типа оротрон 
такие ограничения существенны при небольших ц0/ с < 0 , 1 .

И з формул (7), (8 ) , а такж е из расчетов (рис. 2, 3) следует,' 
что выходная мощность резонансных умножителей медленно убы ­
вает с увеличением коэффициента умножения, если частота внеш ­
него сигнала остается постоянной, а увеличение номера п  дости­
гается в результате повышения собственной частоты выходного 
резонатора при обеспечении условия пространственного синхрониз­
ма * юо~п01к. Н апример, мощность дёсятой гармоники всего в 
3,7 раза  меньше по сравнению с мощностью первой гармоники.

При оценке максимальной выходной мощности в реж име умно­
жения необходимо учитывать, что с увеличением п  и, следователь-

* Тем самым предполагается, что для  конкретного коэф ф ициента ум нож е­
ния вы бирается соответствую щ ая зам едляю щ ая система, период которой 
ум еньш ается как  1/п. Если это  условие не выполняется, вы ходная мощность 
ум еньш ается примерно к ак  1 /я 2,
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но, частоты колебаний в выходном резонаторе, уменьшается толщи­
на слоя электронного лучка а. эффективно взаимодействую щ ая 
с полем медленной волны, П редположим, что a^Vo/nQ■, на таком 
расстоянии от дифракционной реш етки поле синхронной волны 
убывает примерно в е раз. Ш ирину электронного пучка Ь выбираем 
равной 0 ,8 такое значение Ь является оптимальным для полу­
сферического открытого резонатора [ I ] ,  Если длина волны сигнала 
накачки равна 1 см, коэффициент умножения « = 1 0 , плотность тока 
пучка / 0 =  40 А/см2, / 0/ / пуск =  0,2, о0 =  0,3с, А =  20 мм, ^  =  5 мм, 
тогда из приведенных соотношений и результатов расчета, пред­
ставленных на рис. 3, следует, что Мощность, отдаваем ая пучком 
полю Яе=1\Ро при длине волны 1 мм составляет 8  Вт. И з приве­
денных оценок следует, что ддя достижения достаточно высоких 
уровней выходной мощности в субмиллиметровом диапазоне длин 
волн необходимо применение достаточно высоких ускоряющих н а­
пряжений пучка. С этим связано увеличение поперечных размеров 
пучка и повышение К П Д  взаимодействия. В частности, небольшие 
уровни выходной мощности в умножителях на основе дифракцион­
ных структур были получены при использовании релятивистских 
электронных пучков [5]. Д ругим важным параметром, определя­
ющим К П Д  рассматриваемы х умножителей, является добротность, 
их колебательных систем. Поскольку параметр эффективности 
взаимодействия в определенном смысле увеличение тока
пучка эквивалентно увеличению добротности колебательной систе­
мы и наоборот, если не рассматривать частотные характеристики 
прибора. В связи с этим проявляется одно из основных преиму­
ществ умножителей на основе' открытых колебательных систем с 
дифракционными реш етками: они сохраняю т высокую добротность 
нё только в миллиметровом, но и в субмиллиметровом диапазоне 
длин волн [ 1 ].

Таким образом, в коротковолновой части миллиметрового д и а­
пазона в режиме умножения могут быть достигнуты значительные 
уровни выходной мощности при токах пучка, существенно мень­
ших пускового тока для автогенераторов, рассчитанных на те же 
частоты. При этом может быть достигнута высокая стабильность 
колебаний вследствие стабилизации частоты внешнего сигнала 
накааки.
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В Л И Я Н И Е  У — Р -П РО Ц Е С С О В  НА П О РО ГО В О Е  
У С Л О В И Е  И Н А С Ы Щ ЕН И Е  Л А З Е Р О В  С О П Т И Ч Е С К О Й  Н А КАЧКОЙ

УДК 621.373

При анализе работы лазеров с оптической накачкой (Л О Н ), 
работаю щ их в непрерывном режиме, обычно принимаются во 
внимание вращ ательная и колебательная релаксации. В этом слу­
чае входящ ая в выражение для выходной мощности разность на­
селенностей М23 вращ ательны х уровней, между которыми имеет 
место лазерны й переход, в соответствии с моделью кинетических 
уравнений имеет вид [1]

Л ^ 1 _ ( /з й 2/ £ з _ / 2)Г*/Г
" 23 2ГЙ 1 +  «7 (Г +  / ,Г я ) /Г ЛГ  (1 ;

Здесь N  — общее число молекул газа; [{ — относительная населен­
ность .вращательного уровня, с которого производится накачка; 
/г, ёцу /з, g з — относительные населенности и статистические веса 
вращательных уровней, между которыми имеет место лазерный 
переход; — скорость накачки; Г, Г# — скорости колебательной 
и вращательной (/?) релаксаций.

Из выражения (1) определяются условие положительного уси­
ления (/з^/Я з — /г) Г«/Г <  1 (2) и насыщающая скорость накачки 

=  Г«Г/(Г +  ДГд) (3), т. е. скорость, при которой разность насе­
ленностей снижается вдвое по отношению к этому же значению 
в отсутствие насыщения..

Выражения (2), (3), полученные для простейшей модели, дают, 
как  показано далее, завышенное значение порогового условия и 
заниженное значение насыщающей скорости накачки. Это обстоя­
тельство при поиске активных сред Л О Н  может "привести к тому, 
что некоторые молекулы, пригодные для Л О Н , при их оценке по 
формулам (2), (3) окаж утся забракованными.

Рассмотрим влияние колебательно-колебательной ( V —- У)  ре­
лаксации на условие положительного усиления, а такж е насыщ е­
ние Л О Н  и получение в результате уточненных выражений, ан ало­
гичных (2), (3). Д ля этого используем модель лазера, изображ ен­
ную на рисунке. Рабочий газ в основном колебательном состоянии 
имеет населенность Лф. В данном состоянии находится нижний л а ­
зерный уровень с населенностью щ . Верхний и промежуточный 
уровни с населенностями п 2, п$ расположены в возбужденном коле­
бательном состоянии г л с населенностью А?л. С полем накачки взаи ­
модействуют уровни 1, 2, с полем излучения — 2, 3. Пусть скорость 
вращ ательной релаксаций Т я одинакова для всех уровней.

Накачиваемое колебательное состояние V,, взаимодействует с дру­
гими вследствие процессов У — У-релаксации. Д ля простоты будем
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учитывать взаимодействие г л с возбужденными состояниями л>в, 
энергетически расположенными выше (в) и ниже (н) накачивае­
мого, с населенностями А^. Скорости взаимодействия V  — V- 
пронессов у в->-Ул, « н- ^ л  обозначим через Г л», Гвл?
Глв, Гнл. К аж дое из возбужденных состояний взаимодействует с ос­
новным вследствие процессов колебательной релаксации, Скорость 
перехода возбужденного состояния в основное Г будем считать 
одинаковой для всех состояний. Предположим, что накачка произ­
водится в центр линии поглощения, а статистические веса вр ащ а­
тельных уровней g ь g 2, gз примерно одинаковы. Пренебрегаем из

п,-

IV

■ л

V

\ Г  ч \ ^
Гм  V

■Л

I
Г

мененйем населенности, вызванной лазерным переходом. Тогда 
кинетические уравнения примут вид •

(Хп\ п
Ш

Дл,23
<и — —  ̂ « 2 3  +  (/2  —  / з )  ГдЛ^л;

2 =  У п п  -  (ГлвЛ^л -  Г влА^в) -  ( Г ЛНА̂ Л -  Г ялЛГа) -  ГЛГЛ; (4) 

йЫЛ
~  =  Г ЛВЖЛ — ГвлА/'в — ТМВ;

йК
<и ТднА/д —  Г  я л А’ и —  ГАГ,,

где Л 12 =  Щ —  « 2 . «23 — « 2  —  « 3 , а —  скорость накачки.
В этой системе искомым является величина п2з, входящая в вы­

ражение для коэффициента усиления. Ее решение, найденное в ста­
ционарном режиме, следующее:

1 +  Глв/(Гвл + Г +  Глн)/(Гнл +  Г) -  ( Ш е з  -  /2) Г* /Г п  23  -------- р — ~~~----- — -------------- }— — ------- —---------—. (5)

1 +Г лв/(Гвл +  Г ) +  Глв/(Гнк +  Г)
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И з этой формулы следуют уточненные соотношения, первое из ко­
торых определяет условие положительного усиления!

-  к )  Гд/Г <  (1 +  Г лв/Гвл + Г )  +  Г ЛН/(Г НЛ +  Г)), (6 )
в второе — насыщающую скорость накачки В ^ к - у )

П Г Г *  =  ( ]1 ~  ~~Г-------------------- Ц -  т ) "  (7)
\  2  ( +  Глв/(ГМ +  Г) +  ГЛН/(ГНЛ +  Г) ) )

В правых частях этих выражений слагаемы е, следуюпще за едини­
цей, являю тся поправками к формулам (2 ), (3), обусловленными 
взаимодействием с соседними колебательными состояниями. В них 
такж е выделены члены, описывающие взаимодействие с каждым 
из состояний. П олагая поочередно скорости ГЛВ! Гвл или Глн, ГНЛ 
равными нулю, можно с помощью (6 ) , (7) определить вклад  в по­
правки, связанный с взаимодействием только с нижним или только 
с верхним состоянием.

Д ля нахождения поправок, даваем ы х выражениями (6 ), (7), 
необходимо знать скорости Р  — Р-процеесов, используемых в Л О Н  
молекул. В литературе.имею тся данные только для наиболее изу­
ченной молекулы СН 3Р  [2]. Д ля  ряда других молекул типа сим­
метричного волчка (СН 3С1, СН 3 Вг, С Н У ) в работе [3] приведены 
скорости возбуждения и опустошения колебательных состояний 
при импульсной накачке в состояние Уе С 0 2-лазером. Рассм атри­
ваем ая модель Л О Н  позволяет на основании значений этих ско­
ростей определить скорости V'— Р-релаксации указанны х молекул. 
Результаты  этого расчета вместе с данными, известными для мо­
лекулы СН 3Р, представлены в табл. 1. Здесь размерность скоростей

Т а б л и ц а  1

Молекула гвл ?ЛВ г лн г нл г

а у ? 277 * 292 _ 0,59
СН3С1 137,5 ’  12,5 59 27 7,5
СН,Вг 91 8 32 12 22
а у 89 7,5 32 12 20

У — V- и Р-релаксаций дана в (м с)~ !-П а-1. Результаты  расчетов, 
характеризую щ ие учет Р — Р-процессов для указанны х молекул, 
показаны  в табл. 2. Через Д, 6  обозначены правые части вы раж е­
ний (4.), (5 ). Подстрочные индексы в или н указы ваю т соответ­
ствующие взаимодействующие состояния. Отличие этих коэффи­
циентов от единицы определяю т добавки, связанные с учетом Р — 
.Р-процесса.

Проанализируем полученные результаты . Д ля  молекул С Н 3С1, 
С Н 3Вг, С Н У  между накачиваемы м и основным колебательным 
СОСТОЯНИЯМИ имеется промежуточное состояние У3, с которым со­
стояние Уб взаимодействует за  счет Р  — Р-процессов. И з табл. 1

\



Т а б л и ц а  2

Молекула Abb Ab
/

AH 6BB *B

CH3F 1,95 1,95 I . 1,32 1 32: 1
CHgCl 2,80 1,09 2,71 1.47 1,01 1.46
CHgBr 2,01 1,07 1,94 1,34 1,02 1,32
CHgJ 2,06 1,07 1,99 1,35 1,02 1,33 ■

следует, что для указанны х молекул ГЛН> Г НЛ и основной вклад 
обусловлен именно этим взаимодействием. Что ж е касается взаи ­
модействия накачиваемого состояния ve с верхним возбужденным 
колебательным состоянием v%, то здесь Глв<СГвЛ, й вклад  от этого 
взаикодействия незначителен (несколько процентов). Можно пока­
зать , что вклад от взаимодействия ve с колебательными состояния-- 
ми, расположенными выше v2, еще меньше. Поэтому при построе­
нии модели, учитывающей V —  F -процессы таких лазеров, доста­
точно ограничиваться учетом только колебательного состояния v*.

В молекуле CH 3F между основным и накачиваемым у3 
колебательными состояниями, других промежуточных состояний 
нет. Поэтому взаимодействие здесь" может иметь место ТОЛЬКО с  
верхними колебательными состояниями, ближайш им из которых - 
является состояние ve. Ввиду малого энергетического зазора между 
состояниями v3 и Vg, а такж е в связи с тем, что состояние v& 
двукратно вырождено, для этой молекулы ГЛв>Гвл (табл, 1 ) . По 
этой причине, а так ж е из-за малости значения Г. для молекулы 
C H 3F основной вклад  обусловлен взаимодействием v3 и v«. М ожно 
показать, что учет взаимодействия с другими возбужденными ко­
лебательными состояниями здесь незначителен.

Таким образом, выражение (5) позволяет по нзвестным з н а ч е - t 
НИЯМ скоростей F —  ^-процессов определить ИХ влияние на поро-1 
говое условие, а такж е насыщающую скорость накачки и выбрать 
модель лазера, ограничившись минимальным числом взаимодей­
ствую щ их колебательных состояний. Д ля рассмотренных молекул 
расчет показал, что пороговые условия без учета V —  V-релакса­
ции завы ш аю тся более, чем в два раза , а насы щ аю щ ая скорость 
накачки заниж ается (иногда в 1,5 р аза ).

Д анны е расчеты справедливы при больших давлениях газа, 
когда диффузией можно пренебречь ввиду преобладаю щ его влия­
ния колебательно-поступательной релаксации, По мере снижения 
давления скорости диффузии возрастаю т, поэтому в области низ­
ких давлений роль V — F -процессов снижается.

Список литературы : 1, Смит  К .,  Томсон Р ,  Численное моделирование газовых 
лазеров,— М.: Мир, 1981.—  516 с. 2 . F ly n n  G. C ollision Dynamics of Intermode 
Energy Flow in Laser Pumped P olyatom ic M olecules: CH8F / /  I. of Chem. Phys.— 
1980.— 72, N 2 .— P. 1175— 1186. 3. Earl B . L . ,  R ohn  A . T .  Intermode Vibrational 
Crossing in CHsBr / /  Chem. Phys.—  1976.—  12, N 1.—  P. 113— 121.
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РЕФЕИАИМ

У Д К  621.376 .

Анализ искажений дискретных сигналов с комбинированной фазово-частотной  
модуляцией /  И  в а н о в М . А., М а к а р е н ь о  Б.  И. ,  Я к о в л е в  И. А. / /  Р ад и о ­
техни ка.— 1987.—  Вып. 81.— С. 3— 7. ,

Д л я  важ ного  в теоретическом и практическом отнош ениях случая при­
менения последовательного колебательного контура в качестве избирательного 

ф и л ь тр а  исследованы  переходны е процессы и определяем ы е ими частотно-селек­
тивны е искаж ения сигналов с ф азово-частотной модуляцией (Ф Ч М ). П олучен­
ные р езультаты  позволяю т учесть стохастический характер  недвоичных (в общ ем 
случае) частотно-ф азовы х переходов в информационных Ф ЧМ -сигналах, а т ак ­
ж е  нелинейные и динамические (инерционные) свойства используемых кан ал о в  
цифровой связи с ограниченной полосой передачи.

Библиогр.: 5 назв.

.УДК 621.372

О пределение уровня сигнала а схем ах . ф орм ирователей синусоидального 
.напряж ения по ф актору  п л о щ а д и / Ж у р а в л е в  И.  Я. ,  Д о в н а р ь  А. И . / /  
Радиотехника.— 1987.— Вып. 81.—  С. 7— 13.

П редлож ен а м етодика анали за  п арам етров схем ф орм ирователей синусо­
идальны х напряж ений по ф актору  разностной площ ади. Введен парам етр, 
характеризую щ ий точность сопряж ения синусоиды с формируемой кривой. 
П рои зведен  расчет парам етров диодного ф орм ирователя, определены оптим аль­
ные уровни входного и выходного сигналов, обеспечиваю щ ие минимум гарм о­
нических искаж ений сформ ированного напряж ен ия. П риведены  экспериментальны е 
данны е, подтверж даю щ ие эф фективность метода.

И л .'3 . Библиогр.: 3 назв .

-УДК 621.391

Адаптивный алгоритм приема дискретны х сигналов на  фоне аддитивны х помех 
/ Щ  е р б и н а Ю. В. / /  Радиотехника.—  1987.—  Вып. 81.-— С. 13— 16.

Рассм отрен адаптивны й алгоритм  приема дискретных сигналов в р ади ока­
н алах  с аддитивны м и помехами, позволяю щ ий устанавли вать близкое к  оптим аль­
ному Значение порога в зависимости от изменяю щ ихся значений распределений 
сигнала и ш ума. Приведены расчетные соотнош ения, позволяю щ ие определять 

-степень ухода оптим ального значения порога по изменениям оценок вероятностей 
«ложных тревог» и «пропусков сигналов»,

- Библиогр.: 3 назв .
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УДК 621.396

О ценка п ар ам етр о в  элементарны х ф азовы х пространственных С В Ч -скгналов по 
критерию  м аксим ального правдоподобия / Щ е р б а к  В. И. / /  Радиотехника,— 
1987,— В ы п. 8 1 С.  16—21.

У становлен а  зависим ость м еж ду  размерностью  информативного вектора 
входного сигнала н структурой оптимального измерителя, синтезированного по 
критерию  максимального правдоподобия. П оказано , что свойствами наиболее 
близким и к  идеальным, обладаю т элем ентарны е ф азовы е пространственны е сиг­
налы , позволяю щ ие получать просты е оптимальны е алгоритмы. Получены соот­
нош ения д л я  точностных характеристик, на основании анализа которы х установ­
лен о  условие, позволяю щ ее считать оцениваемые парам етры  неэнергетическими

Ил. I .  Библиогр.: 5 назв;

У Д К  621.391

Д остоверность и информативность классификации многомерных гауссовы х за ­
ш ум ленны х  сигналов / Ф и р с а к о в А. А„ О х р и м е н к о  А. Е. / /  Радиотехни­
ка.— 1987.— Вып. 81.— С. 21—25.

И зло ж ен а  методика анализа вероятностных показателей  качества классиф и­
кации многомерны х гауссовых сигналов при оптимальном алгоритм е их р азли ­
чения и с использованием  только и£ мерности. Описан и рроиллю стрирован 
информационны й подход к оптимизации их классиф икации.

Ил, 4. Библиогр.: 3 назв.

У Д К  621.396

П рилож ение тео р и и  структурны х систем счисления к задачам  синтеза алгорит­
м ов предсказания сигналов коррекции / З у б к о в  Ю. і 1. // Радиотехника,—-196/.— 
Вып. 81—  ̂С. 26—32,

И зло ж ен а  методика нумерации сигналов коррекции в алгоритм ах предска­
зан и я  приемников составных сигналов с избыточностью. Н а упорядоченном 
лексикографически множ естве сигналов коррекции вы является структурная систе­
ма счисления. П роцедура перехода от системы счисления сигналов управления 
к  структурной системе счисления сигналов коррекции леж ит в основе алгоритм ов 
предсказания,

Библиогр.: 3 назв.

У Д К  621.396

П редставление сигнала на вы ходе частотно-ограниченного линейного тракта  
/  е р я е в р . Г. / /Р а д и о те х н и к а .— 1987.— Вып, 81.—  С. 32—36.

С игнал на выходе линейного частотно-ограниченного кан ала  с произвольным 
комплексным коэффициентом передачи представлен в виде суммы неискаж енно­
го сигнала поступаю щ его на его вход и меж символьной помехи (М С П ). П олу­
чено вы раж ение, позволяю щ ее определить энергетический спектр М СП .

Библиогр.: 3 назв.
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О ценка оптимальны х значений некоторых парам етров высокоточных систем ели* 
чения ш кал разнесенных хранителей времени /  Н е с т е р е н к о  Г. В. / /  Р ади отех­
ника.— 1987.— Вып. 81.— С. 36—38.

П олучены границы разреш аю щ ей способности пороговых устройств, превы­
ш ение которы х в системе сличения ш кал времени нерентабельно. П риведена 
оценка отнош ения сигнал-ш ум, позволяю щ его перейти к измерению временного 
полож ения сигнала по ф азе его вы сокочастотного заполнения реальным порого­
вым устройством;

Ил. 1. Библиогр.: 2 назв.

У Д К  621.317

Ц иф ровой синтезатор сигналов /  Б о ц м а н  П.* Д ., Е  м е л  ь я  н о в. А, В. / /  Р ади о ­
техника.— 1987.— Вып. 81.— С. 39—44.

П редлож ен цифровой синтезатор сигналов на базе  системы И Ф А П Ч при 
воздействии на нее различны х управляю щ их сигналов с целью ф орм ирования 
частотнр- и ф азом анипулированны х колебаний в результате принудительной 
внутренней модуляции парам етров колебания синхронизируемого генератора.. 
П риведены  результаты  анали за  цифрового синтезатора сигналов.

Библиогр.: 4 назв.

У Д К  621.396

С интез оптимального цифрового ф ильтра для  компенсационного .радиометра с 
периодической калибровкой / А н т ю ф е е в  В.  И. ,  К у л а к о в  В , А., Л  а р и- 
н а  А. С, и д р . / /  Радиотехника,— 1987,— Вып. 81.— С. 44— 50.

Реш ена зад ач а  синтеза цифрового ф ильтра, оптимального по критерию  ми­
нимума дисперсии оценки антенной тем пературы , для компенсационного радио­
м етра с периодической калибровкой. П олучены расчетные соотнош ения д л я  
чувствительности радиом етра с учетом ф лю ктуаций коэфф ициента усиления при­
ем ника. П оказан а  целесообразность использования квазиоптим альны х цифровых 
ф ильтров с одинаковы ми весовыми коэфф ициентами.

Ил. 6. Библиогр.: 5 назв.

УДК 529.781

У Д К  551.508 - .

И спользование следящ его ф ильтра с цифроаналоговы м управлением в системе 
радиоакустического зондирования атмосф еры  /  П р о ш к и н  Е.  Г., С и м о в -  
с к а  я С.  Ф. ,  М и х а й л о в а  В . Г .//Р ад и о тех н и к а .— 1987.— Вып. 81.— С. 50—53.

Рассм отрен электрически перестраиваемы й полосовой фильтр на базе  управ­
ляем ого трансф орм атора д л я  измерения доплеровской частоты сигнала системы 
радиоакустического зондирования атмосферы.

•Ил. 1. Библиогр.: 3 назв.

У Д К  621.372

П олуполосная и к вад ратурн ая  ф ильтрация на основе полупериодной интерполя­
ции /  Ч  а й к о в с к и й В И., М и р о ш н и к о в  А. Н . / / Радиотехника.— 1987.—- 
Вып. 81.—  С. 53—59.

Рассмотрены  процедуры полуполосной и квадратурной фильтрации на осно­
ве полупериодной интерполяции, которы е мож но эф фективно использовать для  
полуполосной ф ильтрации последовательностей отсчетов входных сигналов и вы­
деления квадратурны х составляю щ их в виде отсчетов их комплексной огибаю щ ей 
или аналитического сигнала.

И л. 3. Библиогр.: 3 назв , (
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УДК 621.391

Высотно-временная фильтрация параметров состояния динамичной ионосферы. 
С ообщ ение 2. Обеспечение устойчивости и сходимости алгоритма / Б и д-
н ы й  Ю. М., П р е с н я к о в  И. Н . / / Радиотехника.— 1987.— Вып. 81.—  С. 59—66.

Определены условия обеспечения устойчивости и сходимости расш иренного 
ф ильтра К алм ана для  парам етров состояния динамичной ионосферы. Устойчи­
вость фильтра гарантируется разнесением текущ их оценок вектора состояния на 
несколько подтактов экстраполяции его значения.

С корость сходимости алгоритм а фильтрации повыш ена в результате исполь 
зования предварительной высотной фильтрации по эмпирическим моделям про­
филей парам етров и использования информации о них на участках стационар­
ности ионосферы.

Ил. 2. Библиогр.: 4 назв.

У Д К  621.371

М етод определения оптимального расположения датчиков для измерения 
плотности потока мощности в производственных помещениях /  Д  3 ю н д-
з ю к  Б. В., С т е п а н о в а  Т. И . / / Р адиотехника.— 1987.— ВцЯ. 81.— С. 66— 71.

Рассмотрены  некоторые вопросы методики измерения плотности потока 
мощности электромагнитного излучения в производственных помещ ениях. П ред­
л о ж ен  метод оптимального вы бора разм ещ ения точек зам ера  П П М ,

Библиогр.: 2 назв.

У Д К  621.372 1

Алгоритм и программа для визуализации картины токов, текущих в стенках ре­
гулярных волноводов и резонаторов / П а щ е н к о  Ж.  Ф. ,  Т е р е щ е н к о  А. И. ,  
Г у р т о в о й  Ю. В. / /  1987.— Вып. 81.— С. 71— 76.

И злож ены  принципы построения комплекса программ для  расчета и визу­
ализации картин поверхностных токов, текущ их в стенках регулярны х устройств 
С ВЧ. В состав комплекса входят программы , выполняю щ ие векторное слож ение, 
расчет токов и их направлений, осущ ествляю щ их вы вод информации в удобном 
для пользователя виде. П редлож ен простой способ учета направлений про-, 
текания токов в стенках волноводов и резонаторов, получены формулы  для  
вычисления этих направлений.

Табл. 3. Ил. 3. Библиогр.: 3 назв.

У Д К  621.372

Коммутатор миллиметрового диапазона волн / М а л ы ш е н к о Л .  Е. ,  Ц а р е н ­
к о  В. Т. / /  1987,— Вып. 81.— С. 77— 80.

И злож ены  методика и результаты  расчета оптимального полож ения пере­
клю чаю щих элементов относительно центра симметрии ком м утатора. П р и в е д е ш  
данны е экспериментального исследования ком м утатора.

Т абл. 1. Ил. 2. Библиогр.: 4 назв.
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УДК 621.372

Алгоритм и програм м а аатом атизироваиного расчета двусторонней водноводяо« 
целевой линии / Т и х о в с к н й  В.  Ю. ,  Н е ш м о н и н  П. В. / / Радиотехника,— 
1967.— Вьш. 81.— С. 80—85.

П остроена м атем атическая модель, созданы  алгоритм и програм м а а в т о м а ­
тизированного расчета двусторонней волноводно-щ елевой линии (В Щ Л ). В Щ Л  
вредставлена  к ак  система связанны х через щ ель прямоугольны х волноводов. Э то 
позволило применить матричный метод, основанный на использовании м етода 
частичных областей , разлож ения поля в волноводах по собственным функциям 
к  м етода Галеркннб. Получены дисперсионные характеристики и исследована 
зависим ость распространения электром агнитны х волн в линии от ее геометриче- 
.ских разм еров.

Ил. 2. Б иблиогр.: 4 назв. . . .  „  .

У Д К  621.382 '

И сследование основных характеристик индикаторов СВЧ-излучения на основе 
полум еталлов. Ч а с т ь  1. В ольт-ваттная чувствительность /  П  л  а к с и й В. Т.,
С в е т л и ч н ’ы й  В . М., Ш  а л  а е в В. А., Д  я д  ч е н к  о А. В. / /  Радиотехника.— 
1987,— Вып. 81,— С. 85— 88.

П риведены результаты  расчета вольт-взттной чувствительности индикаторов 
СВ Ч-излучения на основе полум еталлов (сплавов висмут — сурьм а) для  различ­
ных моделей контакта  м еталл — п олум еталл  с учетом геометрии контакта и т е п ­
лового потока через контакт м еталл — полум еталл. П оказано , что увеличение 
чувствительности индикаторов мож но осущ ествить подбором сплава висмут — 
сурьма с определенным процентным содерж анием  сурьмы в сплаве, а т а к ж е  
применением плоской гоометрии контакта м еталл — полум еталл и использовани­
ем смещ ения по постоянному току.

Ил. 1. Библиогр.: 4 назв.

У Д К  621.382

Теория р-п-перехода, толщ ина которого больш е диф фузионной длины. С ообщ е­
ние 2. /  О в  ч а  р е  н к  о  В. В . И  Радиотехника,—  1987.— Вып. 81.— С. 88—94.

П роведен количественный анализ линеаризованной системы диф ф еренциаль­
ных уравнений р-п-перехода, описываю щ ей р-п-переход вдали от контакта. П о­
казан о , что  эта  система, состоящ ая из пяти уравнений первого порядка, имеет 
двухпарам етрическое семейство решений, ограниченных на бесконечности. О бос­
нована  достаточность двух  физических условий на контакте д л я  обеспечения 
единственности равновесного решения. Н айден способ описания семейства огра­
ниченных решений с помощью р яда  .из экспонент и на  его основе построен 
алгоритм  вычисления равновесного решения. П риведены  результаты  численного 
эксперимента на ЭВМ.

Ил. 2. Библиогр.: 2 назв.

У Д К  621.385

Теоретический анали з двухчастотного реж им а работы  магнетронного усилителя 
обратной волны с распределенной эмиссией /  Ч  у  р ю м о в Г. И . / /  Радиотехни­
к а .— 1987,— Вып. 81,— С. 94—97.

Рассмотрены  вопросы усиления двухчастотного сигнала в магнетронном уси­
лителе обратной волны с учетом дисперсии зам едляю щ ей системы и зависим ос­
ти изменения сопротивления связи от частоты. Результаты  получены в 
нерелятивистском, двумерном и квазипериодическом приближ ениях методом 
«крупных* частиц. П оказано , что влияние усиливаемых сигналов друг на друга 
сущ ественно зависит от парам етров зам едляю щ ей системы.

Ил. 2. Библиогр.: 6 назв.



УДК 621.385

Влияние неоднородного магнитного поля на' выходные параметры приборов М-ти- 
па с учетом возможности генерации гармоник / В а с и л ь е в е .  В,, В а  с я н о»
в и ч  А. В. / / Радиотехника,—  Ш17.—  Вып. 81.— С. 97—99.

Изложены результаты математического моделирования влияния неоднород­
ного вдоль радиуса магнитного поля на основные параметры магнетронного ге­
нератора. Показано, что при выбранной конфигурации магнитного поля 
повышаются выходная мощность и электронный КДП прибора без увеличения 
уровня второй н третьей гармоник.

Йл. 1. Библиогр.: 4 назв.

УДК 621.385

Теория резонансны х умнож ителей частоты  с  распределенны м взаимодействием  
О -типа / Б у л г а к о в  С.  А., В а  в р и в Д.  М. ,  Т р е т ь я к о в  О. А. / /  Р ад и о тех -' 
ника.— 1987.— Вып. 81.— С. 100— 107.

П олучена сам осогласованная система уравнений д л я  двухкаскадного  резо­
нансного ум нож ителя частоты и найдено ее аналитическое р ан ен и е  в  случае, 
когда эф ф ективное умнож ение частоты  достигается при использовании вы сш их 
частотны х гарм оник конвекционного то ка  пучка, промодулирова'нного во  вход­
ном каскад е. Определены услория, при которы х умнож ение частоты  с вы сокой 
кратностью  реализуется совместно с высокими энергетическими характеристика­
ми преобразования сигнала' накачки. П о к азан а  перспективность использования 
таких  -умножителей, к ак  источников излучения м иллим етрового диапазон».

Ил. 3. Библиогр.; 5 назв.

У Д К  621.373

Влияние V— У-процессов на пороговое условие и насыщ ение лазеров  с оптиче­
ской накачкой /  Б а к у м е н к о  В М. ,  Ч  е б о т  а р е в В.  И. ,  Ф е с е н к о  Л . Д. / /  
Радиотехника,— 1987.— Вып. 81.— С. 108— 111.

П олучены вы раж ения, определяю щ ие пороговые условия и насыщающую- 
скорость накачки при учете V  — У -взаим одействия накачиваем ого колебательно­
го состояния с соседними возбуж денны м и колебательны м и состояниями. Д л я  
молекул типа симметричного волчка проведены численные расчеты , показы ва­
ющие, что пороговое условие ослабляется примерно вдвое по сравнению  с ре- 
аультатам и  излучения упрощ енной модели, а насы щ аю щ ая скорость н акачк»  
м ож ет возрастать в полтора раза.

Т абл. 2. Ил. 1. Библиогр.: 3 назв.


