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А. 3. ВЕНГЕР, канд. техн. наук, А. М. ЯКИМЕНКО

РАДИОИМПУЛЬСНЫЙ УМНОЖИТЕЛЬ ЧАСТОТЫ 
С ДОПОЛНИТЕЛЬНЫМ ГЕНЕРАТОРОМ

Ш ирокому применению радиоимпульсных умножителей частоты 
препятствует плохое подавление нежелательных составляющ их 
в спектре выходного колебания, определяемое наличием 100 % амп­
литудной модуляции и зависящее в основном от отношения длитель­
ности радиоимпульса т к периоду входного колебания Т. П олуче­
ние отношения т /Г - И  ограничено требованием полного затухания 
колебания от предыдущ его импульса к последующ ему, конечной 
длительностью фронтов управляющ его импульса, временем уста­
новления колебаний и прочими факторами [1— 3 ]. Умножители 
частоты с коррекцией фазы позволяют повысить подавление неже­
лательных составляющ их в спектре выходного колебания, если 
корректировать фазу без изменения энергии, запасенной в колеба­
тельном контуре умножителя, но это  связано со  значительными 
техническими трудностями [4; 5 ].

В данной работе рассмотрена возмож ность подавления неже­
лательных составляю щ их в спектре радйоимпульсного умножителя 
частоты с помощ ью дополнительного радиоимпульсного генератора, 
заполняющ его паузы между радиоимпульсами. Выходное колебание 
такого умножителя представляет собой  сумму двух радиоимпульс­
ных последовательностей с  различным соотношением фаз оконча­
ния одного и начала другого радиоимпульсов.

Амплитуда п-й гармоники суммарного колебания находится из 
соотношения еп — V  а* 4 - Ь\ (1), где ап и Ьп —  коэффициенты ряда 
Фурье:
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Амплитуду ближайших соседних гармоник определим из соотно­
шений, вытекающих из (2 ), (3 ) :
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Здесь
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С помощью (8— 11) найдем соотношение сп/сп±и т. е. подавление 
нежелательных составляющих в спектре выходного сигнала. Для 
К =  15 и 0 <  а  <  ! результаты вычислений представлены на рисунке. 
Здесь подавление при 0,3 <  а  < 0 , 7  отсутствует, при а  =  0,5 ампли­
туда п-й гармоники обращается в нуль. Следует отметить, что изме­
нение К существенно не влияет на характер зависимости сп/сп ± 1 от а.
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Так как х ш Т ,  то из (14) следует, 
что сп±1 - > 0  и соответственно отноше­
ние амплитуды основной гармоники к 
боковым Сп/Сп±  1 (15), т. е. применение 
дополнительного радиоимпульсного ге­
нератора позволяет получить полное по­
давление нежелательных составляющих 
в спектре выходного колебания.

Экспериментальное исследование возмож ности улучшения спект­
ра выходного колебания с помощ ью дополнительного радиоимпульс­
ного генератора проведено на умножителе частоты, в котором при­
менены импульсные генераторы на негатронах, собранных по схеме 
О Б  —  ОК с эмиттерной связью. Такие негатроны имеют характе­
ристики, аналогичные характеристикам диода Ганна, и работаю т 
д о  частот 5 ГГц. Для проверки зависимости подавления нежела­
тельных составляющ их в спектре выходного колебания от соотн о­
шения фаз основного и начала дополнительного радиоимпульсов 
использовалась схема формирования, с помощ ью которой изменя­
лось соотношение длительности исходного и дополнительного радио­
импульсов, т. е. соотношение фаз окончания основного импульса 
при неизменной начальной фазе дополнительного. Затухание радио­
импульсов в генераторе после окончания процесса генерации об ес ­
печивалось шунтированием колебательного контура малым внутрен -1 
ним сопротивлением источника питания.

Применение дополнительного радиоимпульсного генератора 
позволило улучшить подавление нежелательных Составляющих 
в спектре выходного колебания на 24 дБ и обеспечило подавление 
ближайших нежелательных составляю щ их на 32 дБ (максималь­
но достигнутое подавление без применения дополнительного гене­
ратора 9 дБ ) без применения дополнительного фильтра на выходе. 
Неполное подавление нежелательных составляю щ их объясняется 
неидеальностью формы и частоты заполнения полученных радио­
импульсов.

Таким образом , показана возмож ность сущ ественного улучш е­
ния подавления нежелательных составляю щ их в спектре выходного



колебания радиоимпульсного умножителя частоты с помощ ыа 
дополнительного радиоимпульсного генератора. Изучена зависи­
мость соотношения фаз между окончанием основного и началом 
дополнительного радиоимпульсов, позволившая разработать реко­
мендации по осущ ествлению максимального подавления нежела­
тельных составляющ их на выходе умножителя. Получено достаточ­
но хорош ее совпадение эксперимента с теорией. Применение допол­
нительного радиоимпульсного генератора повышает энергетические 
параметры умножителя, не ограничивая частотные свойства умно­
жителя и фазовые искажения последнего. Улучшение подавления 
нежелательных составляющ их на выходе радиоимпульсного умно­
жителя частоты в результате введения дополнительного генератора 
достигается усложнением схемы, что не должно превышать по 
слож ности создание отдельного фильтра, обеспечивающ его такое ж е 
подавление.
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Т. А. ЯРХО

ОПРЕДЕЛЕНИЕ ПОЛОЖЕНИЯ ПИКА СПЕКТРАЛЬНОЙ 
КОМПОНЕНТЫ ПРИ БЫСТРОМ ПРЕОБРАЗОВАНИИ ФУРЬЕ

Решение ряда задач [1; 2],  возникающих при функционировании 
различных радиотехнических систем в процессе передачи, приема 
и преобразования сигналов, базируется на спектральном анализе. 
Цель спектрального анализа —  разложение анализируемого сигна­
ла на монохроматические составляющ ие с определением их частот 
и амплитуд. Качество спектрального анализа принято оценивать 
значением двух основных взаимосвязанных характеристик: величи­
ной частотного разрешения, минимальным расстоянием по частоте, 
ка котором сигналы могут быть различимы, и способностью  воспро­
изводить форму спектральной зависимости без искажений. Боль­
шинство из используемых способов определения спектров основаны 
на применении бы строго преобразования Фурье (Б П Ф ), эффектив­
ного при вычислениях. Однако спектр БПФ, в связи с ограниченно­
стью интервала наблюдения и дискретной природой метода, в общ ем 
случае является аппроксимацией истинного спектра сигнала, каче-



ств о  которой зависит от принадлежности исходного сигнала к сШ  
кретному классу. Щ

Единственный класс сигналов, спектр БПФ которых с точностью 
д о  постоянного множителя совпадает с  истинным,—  периодические, 
сигналы с ограниченным спектром, при условии, что интервал^ 
наблюдения во временной области кратен периоду [3 ]. Последнее

т

/•т / У Р у

Рис. 1

условие равносильно тому, что все частотные составляющ ие спект­
ра периодического сигнала кратны интервалу разрешения БПФ.

Невыполнение указанного требования в общем случае, для сигна­
лов любого класса, влечет смещение по частоте положения пика 
в спектре БПФ по отноше­
нию к истинному спектру 
сигнала. На рис. 1 пред­
ставлена амплитуда БПФ 
сигнала с частотой f c, fc —
=  рД/, где р —  нецелое,
Д / —  интервал разрешения 
БПФ. Точность определе­
ния истинной частоты сиг­
нала, соответствующей 
спектральному пику, в ме­
тоде БПФ ограничивается 
величиной одного интерва­
ла разрешения, что явля­
ется неприемлемым для 
многих практических задач.

Для преодоления указанного ограничения в работе [3] предложен 
метод определения положения пика спектральной компоненты для 
чисто ' синусоидального спектра внутри интервала разрешения БПФ 
[fk—і, fk] с прямоугольным окном. Частота / с, соответствующая ис­
тинному положению спектрального пика, находится путем добавления 
к fk- 1 поправочного коэффициента б, f c =  /*_і - f  6, где 6 определя­
ется из выведенного в работе уравнения
r 2 ( A /  —  S ) s in (S n / A / ) —  y i 8 s i n [ ( A f —  6 ) u / A f ]  =  0 , A f = fk—fk-u 0 )



Y lt У 2 —  значения амплитуд в точках fk_x и / Л спектра БПФ с пря­
моугольным окном исходного сигнала (рис. 2).

Для решения трансцендентного уравнения (1) в работе [3] при­
менен итерационный алгоритм с предварительно выбранным началь­
ным приближением для б. Приведен численный расчет на ЭВМ , 
показывающий достаточность трех-четырех итераций процедуры для 
получения приемлемого результата.

Однако, произведя необходимые упрощения уравнения (1 ) , 
можно показать, что оно имеет точное решение. Действительно,

sin [(Д/  —  б) я /Д /]  =  sin (бл/Д /). (2)

Подставляя (2) в уравнение (1), получаем

К 2(Д /—  б) sin (бл/Д/) —  F x6 sin (бя/Д /) =  0, 

откуда следует выражение для поправочного коэффициента

6 “ P 7 + 7 - , 4 f '  ( 3 >

Полученный результат избавляет от необходимости определять 
нужное количество итераций для достижения заданной точности 
в каждом конкретном случае анализа сигналов.

Результат сущ ественно упрощает вычислительную процедуру 
определения истинного положения спектрального пика, что явля­
ется важным для практической реализации метода в условиях 
»граниченной возможности использования прикладных программ 
или оперативной памяти.

На практике для выделения определенных характеристик спект­
ральных оценок часто прибегают к сглаживанию отсчетов исходно­
го сигнала на концах интервала наблюдения. П оследовательность 
временных отсчетов сигнала умнож ают на весовые функции (окна) 
или, что эквивалентно, сглаживают спектральные отсчеты.

Ш ироко используется окно Ханна, определяемое во временной 
области выражением

(о(я) =  0 ,5 [1 — соз(2ял/Л^), п =  0, N  —  1. (4)

Отсчеты спектра, вычисленного при применении окна Ханна 8 Х (АД/) 
связаны с отсчетами спектра, полученного при использовании прямо­
угольного окна 5  (АД/), соотношением [4]

Я , (АД/) =  1  {5 (АД/) - ±  {5 [(А -  1) Д/] +  5  [(А +  1) Д/]}}, (5)

А =  I, N  —  2.

Для чисто синусоидального сигнала спектр БПФ с прямоуголь­
ным окном определяется выражением

5  (АД/) =  S t (АД/) +  S 2 (АД/), А =  0, N  -  1, (6)

8



где

5 Х (АД/) =  ехр 

Яа (АД/) =  ехр

- / £ = 1 (Л Д /  +  /в) я/Д/

.ЛГ — 1
л? (АД/ —  / с) я /Д /

Ля-п [(М / +  /е)я/АП 
2 віп [(6Д / +  / с) я/ІУД/] 

Л віп [М / —  /*) я/Д^]
2 5ІП [(*Ді — іс) я/МД/]

А =  0,Л/ — 1.

(7)

(8)

• ампли-Здесь Л/ —  количество отсчетов; / с —  частота сигнала; Л ■ 
туда сигнала; Д / —  интервал разрешения БПФ.

Пренебрегая влиянием значений функции 5 Х (АД/) вблизи точки /е, 
считаем 5  (АД/) =  3 2 (М /) ,  А =  О, / V— I. Тогда уравнение (5) для 
спектра БПФ с окном Хан­
на указанного сигнала [({) 
имеет вид

I  
У,| { 5 а( М / ) -5 ,(* Д  П 

- у { 5 , [ ( А - 1 ) А / ]  +

+  5 а [(А +  1)ДЛ}|, (9)

А =  1,ЛҐ— 2).

Из (8), (9) следует, что в 
случае, когда частота сиг­
нала /с кратна интервалу 
разрешения Д / / с =  рД/, 
р —  целое (10), (АД/) об­
ращается в 0 во всех отсчетных точках, кроме ( р —  1) Д /, рД /, (р 4- 1 )Д /, 
где соответственно принимает значения

— 5,(рД /)/4 , 5,(рД/)/2, — 5,(рД /)/4. .

Таким образом, в указанном частном случае частота рД /, соответ­
ствующая максимуму амплитуды БПФ 1 ( А Д / )  | чисто синусоидального 
сигнала, совпадает с истинной частотой, соответствующей его спект­
ральному пику.

В общем случае, когда для частоты сигнала / с не выполняется 
условие (10), рассмотрим нахождение поправочного коэффициента б 
для определения истинного положения спектрального пика внутри 
интервала разрешения БПФ. Введем следующие обозначения;

и  =  /А /, (/,) =  | Я , (/,)  |, /  =  0 ,Л Г - 1 .  (11)

Пусть У г, У г —  значения амплитуд в точках [к_1 и спектра БПФ 
с  окном Ханна указанного сигнала, Ік- х < - ї с < / *  (Рис- 3). Тогда

У  і — Р  (/й -і) — "2" I {^2 (/й -і) 2 ^

=  /=■(/.) *52 (^л) ---  2 1^2 +  ^2 (/й+і)]} |.

(12)

(13)

9



ДГ I
Заметим, что для больших значений N N » 1 ,  и в окрестности 
спектрального пика

sin [(fk —  f c) n / N A f ) t t ( f k —  fc)nZNAf. (14)

На основании (8) и (14) спектр БПФ чисто синусоидального сигнала 
с прямоугольным окном можно представить как

SAfk) =  exp { - / ( / *  — ^ =  (15)

Подставляя (15) в (12) и (13) с использованием соотношений (16)

cos [(/*_3 —  f e) Я /А /] =  COS [ (4  —  / е)я /Д /];
sin [(/*_2 —  / с) я /А /]  =  sin [(fk —  fc)n/Af]]
cos [(/fe_i —  / с) я /Д /] =  — cos [(/* —  / С)я /Д /];
sin [(/*_! —  Д.) Jt/A/1 =  — sin [(/* —  /в) Я /Д /]; (16 )
cos [(fM  —  f c) я /Д /]  =  —  cos [(/ft —  f c) я /Д /];
sin [ (4 +1 —  f c) я /Д /] =  — sin [(/* —  / с) я /Д /],

получаем

F i  = : T ^ r siri — 

F , = ^ s i n I ( / t - / e)n /A /]

1 1.Г.____!_____ L .
(/ft-1 -  fc) 2 K/ft-2 -  fc) ' (/ft -  /г)

1 1.Г___ L _ + . 1
V i f k - x - f c ) ^  ‘

; (17) 

. (18)?е) 2 [_(/*-1 /с) (/>+1 — /г).

Пусть / е =  /й- 1 +  6, тогда согласно (11)

/*-в -  /с =  - ( А /  +  8); ^ -1  -  ^  =  - б ;
/ * - / , =  д /  — б; / й+1- / с =  2 Д / - б .  (19)

С учетом (19) уравнения (17), (18) принимают вид

у .  =  а п  1 (А / -  О я у д л  6 „ ; (2 0 )

У , =  А- Ш * т № - Ь )  я /Д /] ,  (Д,  _  ^ 2а/ _  6, . (2 1 )

Производя деление уравнения (20) на уравнение (21), после упроще­
ний имеем

V , -  Л /+  8 ’  М

откуда следует выражение для поправочного коэффициента б в рас­
сматриваемом случае

б = 7 ^ Т 7 Г А /- (23>

Выполнено моделирование на ЭВМ определёния истинной частоты 
/ с чисто синусоидального сигнала, соответствующей спектральному
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щпику, внутри содержащего ее интервала разрешения Б П Ф  [/A_t , /*}| 
При применении прямоугольного окна оценка истинной частоты /а  
вычислялась как f cl —  f k_ 1 - f  б, где поправка б находилась из (3).
В случае окна Ханна оценка / с2 определялась аналогично с исполь­
зованием поправки (23). v

В качестве примера ниже приведены релультаты моделирования 
для отдельных значений / с при А7 =  512, Д / =  1 Гц. Частота / т . , '  
соответствует положению максимума спектра БПФ:

/max I fc  /m axi fcl I f c  fcl\ fc2 \fc —  /c2j

98,0 0,5 97,6922 0,1922 97,6908 0,1908 
114,0 0,6 113,6231 0,2231 113,6219 0,2219.

Предложенный метод повышает точность оценки истинной часто­
ты сигнала, соответствующ ей спектральному нику, определяемой 
по положению максимума амплитуды спектра БПФ. Д остаточность >  
выполнения трех арифметических операций для вычисления попра­
вочных коэффициентов (3 ), (23) позволяет реализовать метод 
в рамках дополнения функций процессора БПФ. <

Список литературы: 1. Емельянов С. В., Денисов М. М . Методы разделения сигналов , 
по спектру дискретного параметра//Итоги науки и техники. Сер. техн. кибернетика.
М., 1986. Т. 19. С. 3—68. 2. Кей С. М ., Марпл С. Л. Современные методы спектраль­
ного анализа//Тр. ин-та инж. по электротехнике. 1981. Т. 69, № i l .  С .5—51.
3. Ng S. S. A  tecnique for spectral component location within a FFT resolution c e ll//  
Proc IEEE Int. Conf. Acoust., Speech and Signal Process. San Diego, California.
19— 21 March. New York, 1984. Vol. 3. P. 38. 8/1 — 38. 8/3. 4. Хэррис Ф. Дж. 
Использование окон при гармоническом анализе методом дискретного преобразо­
вания Ф урье//Тр. ин-та инж. по электротехнике и электронике. 1978. Т . 66, № 1.
С. 60—96.
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УДК 681.3

В. П. КОЛЬЦОВ, канд. техн. наук, В. Н. УДОВИЧЕНКО, канд. техн. наук

ПОГРЕШНОСТИ «АМПЛИТУДНОЙ МОДУЛЯЦИИ» 
ДИСКРЕТНОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ ФУРЬЕ

Работа [1] — одна из первых, посвященных разбору особенно­
стей дискретного преобразования Фурье (Д П Ф ) и вычислительному 
алгоритму бы строго преобразования Фурье (Б П Ф ), изданных ! 
в ССС Р. Приведенные в ней сведения о погрешностях «амплитуд­
ной модуляции» ДПФ  носят преимущественно качественный харак­
тер. Представляется целесообразным более обстоятельно рассмот­
реть описанные ранее и исследовать некоторые не рассмотренные 
погрешности, присущие Д П Ф . При решении различных задач теория

fe
97,5

113,4
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и практики Д П Ф  встречаются следующие формы записи нормиро­
ванного прямого и обратного Д П Ф  [1, с. 53 соотношения (3 ), (4 )]  г

N—1
X  (k ) =  1/N Yt х (п )  exp (— j2nknlN)-, (1)

N—I
х(п) =  V  X  (k) exp (j2nkn/N), (2)

k=0
k =  0, ( N  —  1); n =  0, ( N — l).

В (1 ), (2) изменены лишь индексы суммирования и индексы при 
х  и Х  в соответствии с обозначениями, принятыми в работе [2, с. 63— 
64, соотношения (2.132), (2 .1 36 )], где та ж е пара ДПФ представле­
на в виде

N—1
X  (k) =  S  х (п )  exp (— j2nkn/N)\ (3)

п=0
N—l

х (ti) =  1 /N 2  X  (k) exp (j2nkn/N), (4)
k=0

k =  0, ( N — l); n =  0 , (N  —  1).

В записи для (3) и (4) по сравнению с оригиналом опущен индекс р  
для х п и X k, назначение которого —  подчеркнуть периодичность по­
следовательностей хп и X  (k). Не снижая общности полученных ниже 
результатов, отдадим предпочтение соотношениям (1), (2). Эффект 
паразитной амплитудной модуляции спектра [1, с. 29], проявляется 
тогда, когда частота гармонического сигнала g  (t), представленного 
в. виде дискретной последовательности х (п )  — g  (n&t), не совпадает 
е бинами ДПФ. Рассмотрим следующие два случая.

П усть входная последовательность х (п )  является последователь­
ностью  вида

х (п) х  (п, р, г, ф) =  exp { j[2nn (р +  v)/N +  ф]}, (5)
п — 0, ( N — 1); р =  0, ( N — 1); — 0,5 <  г <  0,5; — я <  ф <  л. (6)

Полагая 2зх/iV =  а  и подставляя (5), (6) в (1), получаем
N—1

X  (k, р, г, ф) =  exp (— j(p)/N X  exp [jan (p +  r —  k)], (7)
n=0

p =  o, ( N — l)-, n =  0, ( N —  1); k =  Q, (N —  l);
— 0,5 <  r <  0,5; — я <  ф с  я.

Положим р — k —  комплексная экспонента (5) с частотой р в полосе 
пропускания k-vo бина. Из (7) находим

N—1
X  (г, ф) =  [ехр (/'ф)/ЛП £  exp ( jam ).  (8)

п=О
Из (8) следует, что для входной последовательности x(k, П, Г, ф), 
сформированной из комплексной экспоненты, выходная последова­
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тельность X  (г, ф) прямого ДПФ инвариантна относительно k. Пусть 
величина N, определяющая количество элементов входной последо­
вательности х(п), выбирается из соотношения N — 2т (9), где т =  
=  1, 2 ,3 , 4 . . .  , как это принято в алгоритме БПФ по основанию 2, 
что не снижает общности получаемых выводов, но упрощает изло­
жение.

Преобразуя (8) с учетом (9), имеем
т

X  (т, г, ф) =  ехр { /  [(1 —  2~т) яг +  ф] П  cos [(2г- т - 1>)яг], (10)
/=1

— 0,5 <  г <  0,5; — я <  ф с  я.

Из (10) запишем выражение для модуля
т

X (m ,r )  1 =  П  cos [(2;—m—') зхг], (11)
t=i

— 0,5 с  г <  0,5; т — 1, 2, 3, . . .

и аргумента
a rg X (m , г, ф) =  (1 —  2~т)п г  +  ф,+" (12

— 0,5 с  г с  0,5; — я <  ф с  я.

Относительная погрешность модуля к-го элемента последова­
тельности дает количественную оценку эффекта пяразитной ампли­
тудной модуляции Д П Ф  (при входном сигнале в виде последова­
тельности комплексной экспоненты

т
ö(m , г) =  | | cos [(2г- т - 1) яг] —  1, (13)

i=i
— 0,5 ^  г < 0 ,5 .

Отметим, что в (13) не вошли в качестве аргументов к и ф, т. е. 
закон изменения относительной погрешности модуля выходного сиг­
нала в окрестности —  0 , 5 ^ г ^ 0 , 5  6-го бина ДПФ при входной 
сигнале в виде последовательности комплексной экспоненты не 
зависит от бина Д П Ф  ft и от  начальной фазы ф, а зависит только 
от  порядка Д П Ф  т и величины г.

А бсолю тную  погрешность аргумента для &-го элемента выходной 
последовательности, сформированной из комплексной экспоненты, 
с  k-м биномом Д П Ф  представим как

X ( т ,  г, ф) =  arg X  ( т ,  г, ф) —  ф ; К ( т ,  г) =  (1 —  2~m) яг. (14^

Из (14) следует, что абсолютная погрешность по фазе k -r o  элемен­
та выходной последовательности Д П Ф  инвариантна к значению 
бина k, к начальной фазе ф и зависит только от г величины смещ е­
ния по частоте в пределах k-то бина, т  —  порядка Д П Ф .

Приведенную погрешность аргумента (в процентах) А-го эле­
мента выходной последовательности Д П Ф  при указанных условиях

0Ф (т , г) =  [Ä, ( т ,  г)/я] -50 (15)
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или с учетом (12), (14) из (15) получим
0Ф (т, г) =  50(1 —  2~т) • г, — 0,5 <  г с  0,5. (16)

И з (13) можно вычислить максимальную погрешность модуля А-го 
элемента последовательности X ( k ) ,  которая возникает при г =  0,5, 
т. е. между двумя соседними бинами ДГ1Ф, и составляет 36,3 % , 
начиная с т =  5. С уменьшением т эта величина изменяется доволь­
но медленно и составляет 34,67 % для т =  2. Полученные таким 
способом  значения относительной погрешности модуля к-го элемен­
та последовательности X (k)  находятся в полном соответствии 
с результатами, приведенными в [1, с. 63 ], где отмечено, что в на­
ихудшем случае, когда частота входного сигнала попадает точно 
в середину между рассчитываемыми гармониками, амплитуда 
выходного сигнала падает до уровня 0,637. Однако автор умалчи­
вает о том, что данные количественные оценки получены для после­
довательности х ( п ) ,  сформированной из комплексной экспоненты.

П усть входная последовательность является действительной 
последовательностью гармонического сигнала.

В этом  случае можно записать
х  (п ) =  cos [ап (р +  г) ф], 

п — 0, (N  —  1); — 0,5 0,5; — я «  ф «й я . (17)
Подставив (17) в (11) и перейдя к комплексным величинам, 

определим
N—1

X  (к, р, г, ф) =  [ехр (/ф)/2АП у; exp [/осл {p +  r —  k)] +
п—0

1
+  [ехр (— /ф)/2ЛП У] exp [jan (p +  r +  k)\, (18)

п=0

k — 0 , (N  —  1); — 0,5 < r <  0,5; — я <s ф <  я.
П усть k = p ,  т. е. рассмотрим случай, когда частота входного 

сигнала находится в полосе пропускания k-ro бина Д П Ф . В этом 
случае из (18) следует

N— 1
X  (k, г, ф) =  [ехр (j<p)/2N] v  ехр Цат) +

п = 0
N—I

-Ь [ехр (— /ф)/2ЛГ] S  ехр [— /ос. (2fe -V- г> гг]. (19)
п=О

Положим N  =  2m. Тогда из (19) получим
X  (k , г, т, ф) =  А  ехр ( / »  +  В  ехр (— Д ); (20)

т
А  =  1/2 £  cos [ ( 2 ^ - ' ) яг]; (21)

т
В  =  1/2 £  cos [(2l~ m~ l) я (2k +  г)]; (22)

|Л =  (1 —  N~l) яг  +  ф; (23)
l  =  ( l - N - 1)n (2 k  +  r) +  ^. (24)
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Из (20)— (24) находим модуль X (k ) :  < ' <

| X (k, т, г, Ф)| =  У  4 2 +  5 a +  2 ^ 3  cos([i-| -| ), (23J 
k = 0 , ( N  —  1); — я с  ф С  я ; — 0,5 <  г <  0,5, 

и аргумент X ( k ) :

arg X  (k , т , г, ф) =  arctg [(Л sin р —  В  sin |)/(Л cos ц 4- В cos £)]. (26)

Выражение для относительной погрешности модуля X (k )  для 
действительной входной последовательности х ( п ) ,  сформированной 
из гармонического сигнала, получим из (25)

y {k , т, г, ф) =  V А 2 +  В 2 +  2А  • ß co s (p , +  £) —  1, (27)

для k — 0 , (N  —  1); — 0,5 <  г <  0,5; — я <  ф <  я, где А, В, р и \ 
определяются из (21)— (24).

Выражение для абсолютной погрешности аргумента (при тех же 
ограничениях) запишется таким образом :

А, {к, т., г, ф) =  arg X  (k , т, г, ф) —  ф. (28)

Выражение для приведенной погрешности аргумента X  (k) (в %) 
найдем из [2, (2.48)]:

0Ф (k , т, г, ф ) =  50Ä, (k, т, г, ф)/я. (29)

Из (27) следует, что относительная погрешность модуля X (k )  
при действительной входной последовательности х ( п ) ,  сформирован­
ной из гармонического сигнала, существенно зависит от начальной 
фазы ф и от бина Д П Ф  k. П редставляет интерес оценка математи­
ческого ожидания y(k , т, г, ф) для случая, когда начальная фаза 
Ф —  случайная величина. Во многих приложениях спектральных 
измерений выполняется условие, когда в момент времени /0, соот­
ветствующ ему началу измерения, начальная фаза ф с одинаковой 
вероятностью может иметь лю бое значение из интервала (— я, я) [3 ].

Численным моделированием установлено, что оценкой матема­
тического ожидания y (k , т, г, ф) при равномерном законе измене­
ния случайной величины ф является соотношение

т
М  [y (£ , т, г, ф)] =  П  cos [ (2 '-m~ 1) яг] —  1, — 0,5 <  г <  0,5, (30) 

i=i
т. е. величина математического ожидания относительной погреш­
ности модуля X (k )  Д П Ф  в интервале— 0 , 5 ^ г ^ 0 , 5  инвариантна 
к бину Д П Ф  k.

Список литературы: Бергланд Г. Д. Руководство к быстрому преобразованию 
Фурье /  Зарубеж. радиоэлектроника. 1971. № 3. С. 52—72. 2. Рабинер JI., Го­
улд Б, Теория и применение цифровой обработки сигналов. М., 1978. 848 с. 3. Ти­
хонов В. И. Нелинейные преобразования случайных процессов. М., 1986. 295 с.
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УДК 621.391

Ф. В. ЛУЧЕН КО. С. Г. РАССОМАХИН. канд. техн. наук 

МЕТОД ПОВЫШЕНИЯ КАЧЕСТВА ФИЛЬТРАЦИИ СИГНАЛОВ

В системах передачи информации из-за наличия шума n (t )  
и случайного характера сигнала u (t )  оценка реализации этого сиг­
нала не совпадает с истинной реализацией, т. е. имеются ошибки 
фильтрации. В системах управления и связи для обработки сигна­
лов широко используется линейная фильтрация, хотя во многих 
случаях необходима нелинейная обработка. Ш ирокое применение 
линейной фильтрации объясняется простотой реализации линейных 
фильтров, которые сравнительно легко синтезируются, и сущ ество­
ванием развитой теории их построения, чего нельзя сказать о нели­
нейных фильтрах.

При решении задачи оптимальной фильтрации сигналов из ш у­
мов для случая, когда сигнал u ( i ) и шум n (t )  взаимодействуют 
аддитивно, требуется определить систему, которая из принимаемой 
смеси s ( t )  = u ( t )  + n ( t )  с  минимальной средней квадратической 
ош ибкой выделяет полезный сигнал u (t ) .  Сформулированная зада­
ча решена А. Н. Колмогоровым [3 ]. Им, в частности, было показа­
но, что оптимальное по критерию минимума средней квадратической 
ошибки устройство в данном случае относится к классу линейных 
фильтров с постоянными параметрами, передаточная функция 
которого имеет вид

где Su (со) —  спектральная плотность сигнала и (0 ; Sn(ai) =  N0 —  спект­
ральная плотность нормального белого шума n(t).

Соотношение (1) соответствует физически нереализуемым опти­
мальным фильтрам. При нахождении оптимального значения 
Г о ( /ю )  с учетом условий физической реализации применяется метод 
факторизации [4 ]. Д ля определения передаточной функции опти­
мального фильтра с равномерным запаздыванием, обеспечивающ е­
го минимум среднеквадратической ошибки фильтрации, предлага­
ется вместо метода факторизации использовать разложение в ряд 
Фурье аппроксимируемой функции [2 ]. В этом  случае передаточную 
функцию физически нереализуемого оптимального фильтра для 
нормированного значения <от=1 можно представить в виде [1J

( 1 )

оо

(2)

Здесь
X

о

16



х  —  интервал аппроксимации. Задавшись точностью аппроксимации
б <  60, можно ограничить верхний предел суммирования значением N. 
Тогда выражение (2) представим таю

N

(3)

Для обеспечения физической реализуемости устройства с переда­
точной функцией (3) введем задержку, соответствующ ую порядку 
фильтра ЛГ, умножив выражение (3) на е - /л'Л)Т. Тогда

N

Устройство с передаточной функцией (4) может быть реализовано 
физически и обеспечивает равномерное запаздывание сигнала на выходе 
на время 7 3 =  2Nx.

Спектральная плотность ошибки фильтрации для некоррелиро­
ванных взаимодействующих аддитивно сигнала u (t )  и шума n (t )  
имеет вид [4 ]. *

5 б (и ) =  5 1(со) +  5 2(со) =  Su (и) | 1 — И?ф(/<в) |2 - f  S n (со) J 1^ф(/со)[ 2. (5)

Первый член выражения (5) представляет собой  спектраль­
ную плотность составляющ ей сигнала рассогласования, о б ­
условленной сигналом u (t ) ,  а в тор ой —  спектральную плотность 
составляющ ей сигнала на выходе, обусловленной шумом n ( t ) .  
Среднеквадратическое значение ошибки фильтрации определяется 
выражением

Н ахождение б2 из выражения (6) аналитически представляет собой  
довольно трудную задачу, но ее можно решить численными м ето­
дами или графически. На рисунке представлено графическое реш е­
ние выражения (6) для спектральной плотности сигнала вида

Спектральные плотности со  штрихом определены для метода фак­
торизации, а с двумя штрихами —  для разложения в ряд Фурье 
аппроксимируемой передаточной функции. Площади под кривыми
1, 2 задаю т значения среднеквадратических ош ибок фильтрации 
для рассматриваемых методом. Очевиден выигрыш по уменьшению 
ошибки фильтрации для представленного в работе метода.

При нахождении передаточной функции оптимального фильтра 
разложением в ряд Фурье аппроксимируемой функции важное значение 
имеет выбор оптимального предела суммирования N  в выражении (4),

(6)
О

s u (® )=  При N0 =  1,0, N  =  5, <D =  0,314.



поскольку он влияет на точность аппроксимации Ô, задержку Т 3 и 
сложность устройства q. Л егко установить, что с  ростом jV,.начиная 
с  некоторого его значения, точность аппроксимации увеличивается 
гораздо медленнее, чем сложность устройства. Поэтому при синтезе 
оптимального фильтра необходимо учитывать, какой из перечислен­
ных параметров является определяющим, и, исходя из этого, нахо­
дить значение Nom- Например, при фиксированном времени задержки 
Тъ ----= const оптимальное значение N onT выбирается путем решения 
задачи по минимизации целевой функции V  — кг8 +  k2q, где kv  k 2 —  
весовые коэффициенты.

Таким образом, предложенный метод позволяет синтезировать 
физически реализуемый оптимальный фильтр. Выбор числа N обес­

печивает передаточную функ­
цию фильтра, полученную 
методом разложения в ряд 
Фурье аппроксимируемой 
функции, сколь угодно близ­
кую к аппроксимируемой при 
практически нулевых фазо­
вых искажениях и незначи­
тельной задержке. Анализи- 

0 1 Î 5 4 5 ш руя выражение (3 ), мож но
увидеть, что устройство с та ­

кой передаточной функцией легко реализуется в аналоговом и в 
цифровом виде, так как оно состоит из усилителей и линий задерж ­
ки. Оптимальный фильтр с передаточной функцией (4) позволяет 
уменьшить среднеквадратическое значение ошибки фильтрации 
и увеличить отношение сигнал —  шум на выходе устройства по 
сравнению с  фильтром, полученным с помощью метода фактори­
зации что повышает качество фильтрации сигналов из шумов.
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УДК 621.391

И. В. ЗОТОВ

АЛГОРИТМ СИНТЕЗА АНСАМБЛЕЙ КВАЗИОРТОГОНАЛЬНЫА.
СИСТЕМ СИГНАЛОВ С ЗАДАННЫМИ СВОЙСТВАМИ

В связи с развитием теории передачи и обработки информаций 
повышаются требования, предъявляемые к ансамблевым, струк­
турным и корреляционным свойствам используемых систем сигна*
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лов. П оэтом у актуальна разработка эффективных методов синтеза 
слож ных сигналов с заданными свойствами.

Известно 11], что достаточное условие существования N  —  пози­
ционного кода W  с л-уровневой периодической функцией автокорре­
ляции (ПФАК) заключается в том, чтобы имело место разностное 
множество, сбалансированное на п уровней D( N,  К,  %2 , ,  Х„). 
При этом под разностным множеством D  — {du  d2, d3, . . .  , dk) 
понимается подмножество К  целых чисел'по модулю N  такое, что 
разность dt —  du (modAO, i¥='u, t, и =  1, 2, . . .  , К  принимает каж­
дое из пг различных значений из множества чисел 1, 2, . . . ,  N —  1 
точно Xj раз, /г2 различных значений из атого же множества чисел 
*̂2* «з  ~ • , tin Хп раз.

Аналогично [1] будем полагать, что элементы разностного мно­
жества di представляют собой локаторы единичных символов в ко­
де бинарной фазоманипулированной последовательности W  — {№ 1( 

^ з »  ••• > W N),  а также то , что соответствие W s = D  носит 
взаимооднозначный характер. Необходимое условие при синтезе по­
следовательностей с n-уровневой ПФАК —  выполнение следующих 
равенств:

ni "Ь п2 4 ” • * * Ч" Пп — N  —  1; * (1)

2  =  (2) 
i= l

R{ — N  —  4 - (К  —  %i), 1, 2, . . . ,  п. (3)

В работе [2] предложен алгоритм синтеза сигналов заданной 
уровневости и других свойств ПФАК- Для решения системы урав­
нений (1) —- (3) определяли параметры требуемых разностных мно­
ж еств  D, а затем на их основании случайным перебором  элементов 
di находили корректные в смысле ПФ АК м у ж е ст в а . Сущ ествен­
ные недостатки этого алгоритма —  большая ^ ‘числительная сл ож ­
ность и неоднозначность при решении (1) —  (<?а а также алгоритма 
перебора возможных вариантов. Кроме Torc^t увеличением дли 
ны N  и значения уравневости п  вычислителе 1я слож ность алго­
ритма увеличивается непропорционально N, * ) приводит к неэф 
фективности метода уж е при N^.30. га

Исследования показали, что для синтеза сннналов с заданным'« 
свойствами можно использовать алгоритм, ус5олее эффективный 
с  точки зрения быстродействия и программно ппаратчой реализа­
ции. Замечено, что при формировании сигнал значительно проще 
оперировать не элементами разностного мню гства Л- = 1 ,  Зараз­
ностями :с

_____  \j.
lf =  (dt —  d i - О, \ — 2, К,  (шосиЛО; (4)

l i ~ d i  —  dk,

что позволяет снять задачу решения (1) —  (3), i. такж е более точно 
■проводить отбор корректных множ еств. Так, если на основании
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определения разностного множества проверять разности da —  dj» 
г ф и ,  i ,u ,  =  1, k, то легко заметить, что при u =  i +  1 имеем

k
L  —  dc =  (d 2 —  d j )  -f- ( d 3 —  d 2) -f- (d t —  d 3) -(-• • •

i=  I
• • • +  dk —  dk~i =  dk —  d1 (m o d  N). (5)

Далее, после простых преобразований

Р =  L  —  (dk —  dj) =  (d2 —  d t) (d3 —  d2)
• • • +  (dk —  d k - 1) +  (dx —  dk) =  0 z = N ,  (mod N) (6)

видно, что сумма разностей элементом множества D, представлен­
ных в виде (4 ), всегда равна длине синтезируемого сигнала и инва­
риантна к параметрам разностного множества. Это позволяет вести 
перебор, оперируя не с числами-элементами разностного множества, 
а с заранее подготовленными корректными разностями между эле­
ментами d{. В частности, при этом  можно преодолеть ту часть 
прямого перебора, где получаются автоморфизмы, не приводящие 
к росту ансамбля сигналов. В то ж е время разброс значений слагае­
мых, составляю щ их Р  в (6 ) минимален, здесь всегда сущ ествую т 
одинаковые слагаемые, что такж е сокращ ает количество попыток 
при отборе множеств, так как перестановки слагаемых в Р  (назовем 
их дифферентами разностного множ ества) в этом  случае являются 
некорректными.

Пример J. Пусть имеется разностное множество с /V =  28, К  =  14 с трехуровневой 
ПФАК вида 0 (2 8 ,  14, 6, 7, 8) =  {1, 4, 6, 7, ,8 , 9, 10, 11, 16, 18, 20, 24, 25,26}. 
Тогда дифферентами множества будут Р — { 3, 3 ,2 , 1, 1, 1, 1, 1, 5, 2, 2 ,4 ,1 ,1 } ,

так что Р{ — 28.

Можно представить, ка|у^\будет выигрыш в эффективности в этом случае при 
синтезе Р , где всего различных элементов, по сравнению с D, где 14 таких 
элементов. Так при фо, 0:рованни D  потребуется попыток, а при синтезе Я —  
—  С]®, что соответств’  я сокращению процесса отбора и анализа корректных 
комбинаций приблизите' Ао  в 1000 раз.

ПК
Исследования пс: '^али, что к решению поставленной задачи можно 

подойти иначе. Раз( гнием числа N  [3] называется конечная невоз­
растающая последов ельность k натуральных чисел (Yi, Ya> • • • > Уп)> 
ДЛЯ которой ВЫПОЛ1 зтся равенство

t Y* =  N. (7)
1 = 1

И
Каж дое число Ми^ожно разложить на Е (N)  комбинаций. В [3] 

приводится вывод i-эрмулы  для вычисления E (N ) .  Мы же ограни 
чимся лишь тел}, ч о приведем несколько ее значений: £ ( 1 )  =  !,. 
£ ( 4 )  = 5 , £ (  1 0 )=  42т £ (5 0 )  =204226, £ (2 0 0 ) = 0 4  • 10'2.

Таким образом ,"с одной стороны, выражения (4 ), (7) эквива­
лентны по своим функциям, а с другой —  количество возможных
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разбиений числа растет очень бы стро с увеличением N. П оэтому 
предлагается использовать алгоритм разбиений числа [3] с введе­
нием дополнительного критерия отбора, при которой производится 
анализ количества блоков одинаковых символов в синтезируемой 
последовательности. *

Пример 2. Пусть имеются две последовательности дифферент множества (12, 6, 
2, 3, 4), />! =  {7, 1, 1, 1, 1, 1} и Я2 =  { 1, 2, 4, 3, 1, 1}.

Нетрудно проверить, что последовательность, соответствующая Р2, имеет опти­
мальное число блоков [4], равное Л//2, и близкие к оптимальным корреляционные 
свойства, в то время как последовательность, которой соответствует Р г, не удовлет­
воряет этому критерию, что и обусловливает плохие корреляционные свойства.

В связи .с тем что сигналы, обладающ ие близкими к оптималь­
ным корреляционными свойствами, следует искать среди последо­
вательностей с числом блоков УИопт =  N/2 [4 ], можно исключать 
некорректные разбиения, тем самым сокращая количество попыток1 
синтеза разбиений на их соответствие заданным свойствам.

Согласно сказанному сформулируем алгоритм формирования 
сигналов с заданными структурными, корреляционными свойствами; 
отличающийся от известных [1, 2, 4] более высокой эффективно­
стью в отношении быстродействия и простоты устройств реализации, 
спектра возмож ных длин N в следующем виде.

1. Для заданных Ы, К —Ы/2?:Х\ из (3) определяются граничные 
значения При этом значения максимальных боковых вы бросов 
П Ф А К  выбираются оптимальными в смысле границ [1 ]!

0, N == 0;
1, ЛГеэ 1;
2, Л̂  =  2;

-1, N =  3;

Так, ?чР вычисляется из (3) и имеет вид Я,гр =  (4 • К  +  —
—  А/)/4, (11), а остальные п —  1 значений А* =  Х;р = £ (л — 1) (12).

2. Формируется одно из Е(М )  разбиений числа N.
3. Проверяется разбиение на корректность по блокам. Если М ф -  

Ф  Мопт — х 2, то возврат к п. 2.
4. Проверяется разностное множество, соответствующ ее данно­

му разбиению на удовлетворение корреляционным свойствам.
4.1. Если параметры / )  не удовлетворяют условиям по ПФ АК, 

т. е. ,
П1 <С м̂нн*1 ^2-^’ м̂акс» (13)

то возврат к п. 2.
4.2. М нож еству £) ставится в однозначное соответствие код п о­

следовательности проверяются взаимокорреляционные свойства 
(В К Ф ) данной последовательности с другими сигналами ансамбля.

Если не выполняется условие

|Дб,| «|Я б.зад|, (14)
то возврат к п. 2.

(Ш0(1 4). (10)
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4.3. Анализ по критерию минимальности стыковой функции 
корреляции (СК.Ф). Если не выполняется условие

1 К б11 <  ] Иб. зад |,

т о  возврат к п. 2.
5. Путем перестановки дифферент в исходном разбиении, что с о - ' 

ответствует перестановкам блоков сигнала, строится новое разбиение^ 
При этом исключаются циклические комбинации, а также переста­
новки одинаковых, дифферент. Если число перестановок /к С Ц ? , 
где т\ —  число различных значений в Р, то возврат к п. 4.

6. Если число синтезируемых разбиений £ ; <  Е  (А/), то возврат 
к п. 2.

7. Конец алгоритма синтеза ансамбля сигналов с заданными 
Ы, К, корреляционными и структурными свойствами.

Данный алгоритм позволяет синтезировать как строго оптималь­
ные в смысле К, М  сигналы, когда д:1 =  д:2 =  0, так и близкие к ним, 
когда х и .*2=1, 2, ... . Имеется также возмож ность синтеза системы 
сигналов как по критерию минимальности уровней боковых вы бро­
сов П Ф А К  (п. 4 .1 ), так и ВКФ (п. 4 .2), СКФ (п. 4 .3). П редлагае­
мый алгоритм предпочтительнее по отношению к описанным в р а бо ­
тах [1; 2] и в  том, что позволяет без решения системы уравнений
(1) —  (3) синтезировать сигналы практически для лю бы х длин /V, 
различных значений К, п, без изменения сути алгоритма. Так, пред­
ложенный в работе [2] метод позволил автору синтезировать лишь 
отдельные сигналы с трехуровневой П Ф А К  для N  <  28, Я*пт, в то 
время как примеры, сформулированные по предлагаемому алгорит­
му, имеют длины N > 2 8 .

Пример 3. N =  32, К  =  16, п =  3, I Я абмако I =  4, М  =  18; Р  =  (3, 2, 1, 1, 1, 1, 
-1,3, 2, 2, 2, 4 ,3 , 4, 2 }; О =  {1 ,3 , 4, 5, 6, 7 , 8 , 11,  13, 15, 17, 21, 24, 28, 29, 30}
5  =  {1 0 1 1 1 1 1 1 0 0 1 0 1 0 1 0 1 0 0 0 1  00 1 0 0 0 1 1  10 0}; N =  40, К  =  20, п =  3 
1*5 макс! = 4 ,  М =  18; Р — {3, 5, 4, 3, 3, 1, 1, 1, 1, 1, 5, 2, 2, 1, 1}; £> =  {1 
6, 10, 13, 16, 17, 18, 19, 20, 21, 23, 24, 25, 26, 27, 32, 34, 36, 37, 38}; 5  =  {1 
0 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 1 0 0  1 1 1 1 1 1 0 0 1  1 1 I 1 0 0 0 0 1 0 1 0 1  I 10 0}.

Таким образом , приведенный алгоритм нерегулярного синтеза 
ансамблей сигналов с заданными свойствами более эффективен 
по сравнению с известными и позволяет синтезировать сигналы 
с N > 3 0 .

Список литературы: 1. Свердлик М. Б. Оптимальные дискретные сигналы. М., 
1975. 192 с. 2. Пелехатый М. И. О некоторых блок-конструкциях, порождающих 
последовательности с хорошими автокорреляционными свойствами / /  Радиотехника 
и электроника. 1970. № 7. С. 771—785. 3. Эндрюс Г. Теория разбиений /  Пер. 
с англ. Стечкина Б. С. М., 1982, 255 с. 4. Варакин Л. Е. Системы связи с шумо­
подобными сигналами. М., 1985. 383 с.
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В. С. ГОЛИКОВ, канд. техн. наук, В. В. СУМЦОВ.
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ОСОБЕННОСТИ РАСЧЕТА ХАРАКТЕРИСТИК ОБНАРУЖЕНИЯ 
М-ИЧНЫХ СИСТЕМ МЕЖДУПЕРИОДНОЙ ОБРАБОТКИ

В Л1-ичных системах междупериодной обработки сигналов на 
фоне нормальных коррелированных стационарных аддитивных 
помех и шумов используются циркулянтные, или клеточно-цирку- 
лянтные, матрицы обработки. Это позволяет существенно снизить 
вычислительную слож ность соответствующ их алгоритмов обнару­
жения.

Основанием для построения таких систем служит асимптотичес­
кое равенство нулевой матрице разности Ф*1/Ф —  ф *1/ф =ё0 (1). 
Здесь V, V —  матрицы обработки оптимальной по критерию Нейма­
на —  Пирсона системы обнаружения флюктуирующих сигналов на 
фоне нормальных коррелированных стационарных аддитивных помех 
и шумов при стационарном ожидаемом сигнале и М -т ной  системы 
междупериодной обработки; Ф —  матрица дискретного преобразования 
Фурье в базисе функций Виленкина —  Крестенсона с параметром М.

П окажем, что методика расчета точных характеристик обн ар у ­
жения, основанная на вычислении спектров определяющих мат­
риц [1; 2 ], существенно упрощ ается для случая М-ичной междупе­
риодной обработки.

Алгоритм оптимальной по критерию Неймана —  Пирсона блочной 
УИ-ичной междупериодной обработки флюктуирующих сигналов на 
фоне нормальных коррелированных стационарных аддитивных помех 
и шумов представляет собой вычисление квадратичной формы над 
координатами входной реализации £, в пространстве комплексных 
функций, заданном на множестве Кы =  {0, 1, . . .  , N —  1}, на кото-

ром определена операция сложения по модулю М ,  ( р 0 / )  =  р +  
+  / (mod М), п — logm N, п —  целое:

,где VDi — элементы матрицы обработки, в общем случае равной

и  Ф£>(М) —  М-ичные корреляционные матрицы сигнала и фона. 
Элементы этих матриц связаны с  элементами теплицевых корреля-

N—1

(2)

У — [Ф#(А*)]-1---  [С (̂М) ф£(М)]-1^ (3)



оионных матриц стационарного дискретного случайного процесса 
выражением

где R (О —  арифметическая корреляционная функция.
Примем в качестве модели полезного сигнала дискретный слу­

чайный нормальный процесс с  корреляционной матрицей, элементы 
которой имеют вйд

Здесь Ос —  дисперсия флюктуаций сигнала; } =  У — 1*. 9 —  междупе- 
риодный набег'фазы  сигнала; Та —  постоянная времени корреляции 
сигнала.

Аналогичную модель примем и для фона, являющ егося аддитив­
ной смесью коррелированной составляющ ей и белого шума. К орре­
ляционная функция фона

Здесь сгп, Ош —  мощности коррелированной помехи и белого шума; 
Ф —  междупериодный набег фазы помехи; Тп —  постоянная времени 
корреляции помехи; 8РР =  1, bpt — 0 при всех р ф 1 .

Матрица R (M\ определяемая выражением (4) как нормированная 
сумма циркулянтных (клеточно-циркулянтных) матриц с одинаковой 
структурой,—  циркулянтная (клеточно-циркулянтная). Следовательно 
и матрица V  обладает такой, как и и структурой. По­
ложительная определенность V следует из (1), так как матрица V 
положительно определена, имеет положительные собственные значе­
ния, асимптотически равные собственным значениям матрицы V. 
После преобразования нормального случайного дискретного процесса 
положительно определенной квадратичной формой вероятность пре­
вышения некоторого нормированного порога z  ̂— z/2а2 [2] такова:

где Ь с  N  —  число различных собственных значений определяю­
щей матрицы Л, равной произведению матрицы обработки и корре­
ляционной матрицы обрабатываемой последовательности:

М М  N-1 м м
X (а Ш (р  ©  /) —  аг)|! =  £  || Ä ( a 0 ( p 0 O  —  а)||, (4)

а=0

сRpt =  а ! exp {— | р —  / 1/Тс +  /  {р —  /) 0}. (5)

t>Rpi =  а ! ехр {—  | р —  /1 /7 п -Ь /  (р —  Г) ф) +  Ошбрг. (5а)

L
і da~ ] 

( а — 1)! d \ « -1

(7)

24



а  —  кратность собственных значений ку; е — кратность собственных 
значений Ц ; д2 =  о?/(ст„+ Ощ)— относительный уровень сигнала. В (7, 
учтено, что при вероятности ложной тревоги £  <С О эффективность 
обработки в точке равна эффективности обработки на интервале [3], 
т. е. допустимо усреднение по /.  Матрицы в квадратных скобках 
в (7) получены в результате такого усреднения.

Из соотношений (6 ), (7) следует, что для построения характе­
ристик обнаружения уИ -ичной системы междупериодной обработки 
необходимо найти спектр определяющей матрицы в соответствую ­
щем базисе функций Виленкина —  Крестенсона (ВК.Ф) в отсутствие 
цели и при ее наличии.

Решение этой задачи для обычных систем обработки сопряжено 
с трудностями, связанными с нахождением спектров матриц У, оп­
ределяемых как diag {Яь  . . .  , =  ТЛТ*, где Т  —  матрица соб­
ственных векторов Д, причем 7 Т * = / ;  (На§{А,1, —  матрица 
собственных значений Л.

Ортогональное преобразование Т  —  преобразование Карунена —  
Лоэва, определяемое заданными корреляционными матрицами, не мо­
жет быть вычислено с использованием быстрых алгоритмов. С уве­
личением N  задача нахождения diag {Я,х, . . .  , ^ } .  существенно 
усложняется [4].

Нахождение спектра определяющей матрицы М-ичной системы 
междупериодной обработки упрощается, так как эта матрица обладает 
циркулянтной (клеточно-циркулянтной) структурой. Поэтому спектр 
такой матрицы и ее первый вектор-столбец являются парой конечных 
Фурье-трансформант в соответствующем базисе ВКФ: [Яг, . . .  , Л.д?] =  
=  [Лп , . . .  , Л 1лг]Ф* (8 ). Для ортогонального преобразования Ф *=

е х р { - / | ?  П р о ­ сущ ествую т быстрые вычислительные алго-
<=«1 

ритмы.
Эта задача еще более упрощается в случае медленных флюкту­

аций и Оп^хтЦ,. Тогда может быть факторизована /И-ичная корреля­
ционная матрица Такая матрица размером М п X М п представ­
ляется кронекеровским произведением я-циркулярных М  х  Л1-матриц:

ГС А М—1
=  П  =  П  II М - 1 £  I* СМ " - ‘  (а 0  (р , е  1д ~ « ))  II. . ^1=1 ;=1 а=о

где |~] —  кронекеровское произведение матриц; р, 1 — 0, N — 1, р =
П П

— 1] р М п~ 1, 1 = '£ .  Ш п~ 1, рс, 1{ —  номера строк и столбцов 1-й 
£=1 1 =  1 

слева М  х  -М-циркулянтной матрицы, рь  Ь — О, М —  1.
Согласно теореме о собственных значениях и собственных векто­

рах матрицы, являющейся кронекеровским произведением матриц [5], 
собственные значения клеточно-циркулянтной матрицы Я (М) равны

п п ЛГ—-1 да 2я
|Л*= I I ( * * =  п  М - '  £  щ М п - Ц а ф р - а Ъ ' Г ' х ™ .  ( 1 0 )

( = 1  1 = 1  V .  < 2 = 0
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Здесь 7 = 5  ъ М п~*\ Мт/—  У‘ ~е  собственное значение 1-й слева М х М -

циркулянтной матрицы. Подставляя (5) и (5а) в (10), после преобра­
зований получаем

М-1

^ = П ° Ф + 2 Л 1 "1 £  ( м - ^ е х р ^ ^ ^ х  -
I =1 р=1

х  с о э  ( М п~ ‘ в р  —  ^  р у , ) ] ,  ( 11)

п М—I

=  П  + ст“)[1 + ~ г г т  У ( М - Р )  х  
1=1 р=1

X ехр { —  ' -— ■ р1}  сое ^  РТ/)]. (11а)

Искомый спектр определяющий матрицы с учетом (3), (7), (8)»
(11) и (11а) запишется как

-Т------V —  при отсутствии цели, (12)

(<721л$1diag =  сИа£ | -ф |  —  при наличии цели. (12а)

Используя (6 ), (12 ), находим характеристики обнаружения. Одна­
ко выполнение расчетов на ЭВМ  с применением выражения (6) 
оказывается невозможным.

Прйведем это соотношение к виду, удобному для его програм­
мной реализации:

а— 1-ю частную производную произведения, состоящ его из 
£ +  1-го сомножителя, запишем в виде

‘•«-1=1

где Ut (К )  = ^ Г ' ;  и 2 { К )  =  ехр { -

t /p+2(bv) =  ( i - 3 ) " 8. (13)

П оследовательно понижая порядок дифференцирования с помо­
щью правила нахождения производной произведения, имеем

L+ 1 L+ 1



Н-1 £+1 /.4-І

х  П  " < - . « ] ■  2  І р [  П (Ьу)
1 а—2= * 

*сх—2 ^ а -1
;а—1=І 

і+1 і+1 І.+1

‘ а—2=

/ _і г а _ *

іа_ ]— 1 і а_  2=1 і2—1 

і+1

Здесь

^  £+ ‘ £+> (“ ї Ч  .(*]

мі-
о _  11» іб—і =  і&;

і*_ і . «* І о , 4 - і  Ф ік;

^ і Ж >  =  — £ г ^ -

(14>

(15>

Следовательно, а— 1-я производная произведения вычисляется как 
зумма произведений производных сомножителей.

П одставляя (14) в (6) с учетом (13 ), записываем расчетную 
формулу

Л  1 ^  Гг~1 ^  е̂ -> ' 1к>
I  - Е 1 Г К * -  < 4

V—1 1"сб—■]— ̂ /)*=! ь0—I

'Де при х  >  1 значения и[** (X.,,) находятся из выражений

Ж— 1

7 р 1=0 » 0

вероятности ложной тревоги Т7 и правильного обнаружения О оп- 
'еделяются выражением (15) (^  =  Р  при {Я,у} =  {X,*} и Б =  Р  при
М  — {?4Ф})-
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Из (1) следует, что эффективность уИ -ичны х  систем междупе- 
риодной обработки стремится к эффективности оптимальных по кри­
терию Неймана —  Пирсона систем обнаружения сигналов при уве­
личении N.

Расчеты показывают, что в большинстве практически важных 
случаев эффективности обычных и А1-ичных систем обработки ока­
зываются равными с инженерной точностью уж е при 10. Таким 
образом , Л1-ичные алгоритмы образую т новый класс асимптотиче­
ски эффективных алгоритмов обработки, которые, вследствие ука­
занных особенностей их матриц обработки, могут быть реализованы 
на основе быстрых вычислительных процедур. Причем эти алгорит­
мы обеспечивают высокую помехоустойчивость обработки.

Полученные соотношения (11 ), (12 ), (15) показывают, что при 
.М-ичной междупериодной обработке характеристики обнаружения 
полностью обусловлены спектром циркулянтных (клеточно-цирку- 
лянтных) матриц обработки.

Заметим, что построение характеристик обнаружения обычных 
систем обработки с использованием спектра определяющей матри­
цы приводит к необходимости выполнения на ЭВМ  ряда трудоем ­
ких процедур: нахождение собственных векторов и собственных 
значений матрицы /У-го порядка; определение кратности собствен­
ных значений; обращ ение матрицы Л -̂го порядка. П оэтому примене­
ние этого метода расчета в интервалах обработки N > 3 0  для обы ч­
ных систем весьма проблематично.

Приведенная же методика точного расчета характеристик обна­
ружения Л4-ичных систем междупериодной обработки пригодна для 
расчетов и при N > 3 0 ,  причем в результате использования быстрых 
алгоритмов вычисления спектров значительно сокращ аю тся объемы 
вычислений.
Список литературы: 1. Охрименко А. Е., Тосев И. Т. Анализ характеристик обна­
ружения систем междупериодной обработки/ / Радиотехника и электрон. 1971. 
№  1. С. 67— 75. 2. Соколов Г. А., Иванов В. А. К расчету характеристик обнару­
жения сигналов на фоне коррелированных помех в системах междупериодной 
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МНОГОКРИТЕРИАЛЬНАЯ ЗАДАЧА МНОГОАЛЬТЕРНАТИВНОГО 
ОБНАРУЖЕНИЯ СИГНАЛОВ В УСЛОВИЯХ ПОВЫШЕННОЙ 

АПРИОРНОЙ НЕОПРЕДЕЛЕННОСТИ. СООБЩЕНИЕ 1

В классической задаче многоальтернативного обнаружения сиг­
налов по результатам наблюдения необходимо принять решение
о  наличии сигнала и к какому из заданных сигналов он относится. 
В ряде прикладных задач возникают ситуации, когда наблюдения
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не принадлежат ни помехе, ни одному из заданных сигналов. Кроме 
того, некоторые из сигналов не представляют интереса для наблю 
дателя и к тому же отсутствует информация для их различия.

В литературе аналогичные условия обсуж дались для задач про­
верки бинарных гипотез. Так, известно решение классической зада ­
чи классификации аномальных наблюдений [1 ], использование 
в этих условиях для обнаружения сигналов статистики, родствен­
ной ^-статистике Стьюдента [2 ], применение небайесовского крите­
рия оптимальности, обеспечивающ его заданную вероятность пра­
вильного обнаружения при минимизации собственной области си г­
нала [3 ].

Поставлена и решена подобная задача для случая распознава­
ния сигналов как задача распознавания в условиях повышенной 
априорной неопределенности [4 ]. Она обобщ ена для случая, когда 
учитывается ограниченность ресурсов, отпущенных на построение 
устройства распознавания, рассмотрена многокритериальная зада­
ча распознавания в условиях повышенной априорной неопределен­
ности [5 ].

Рассматривается многокритериальная задача многоальтернатив­
ного обнаружения гауссовских сигналов на фоне гауссовской помехи 
в условиях повышенной априорной неопределенности. Оптимизация 
решения осущ ествляется по совокупности показателей качества, 
включающей показатели, характеризующ ие эффективность много­
альтернативного обнаружения; затраты на проектирование и реали­
зацию устройства.

Постановка задачи. П усть обнаружению подлежит М  1 сигнал, 
действующий на фоне помехи. Полагаем, что задана совокупность 
условий работы и ограничений на структуру и параметры устройства, 
решающего задачу. Пусть введены М  +  2 гипотезы, которые могут 
быть сделаны в отношении помехи и сигналов: Н°  —  гипотеза об 
отсутствии сигнала; Н 1, 1 = 1 ,  М  —  гипотезы о  заданных сигналах; 
Н м+Х —  гипотеза о  действии неизвестного сигнала из объединенного 
М  +  2-го класса.

Полагается, что плотность вероятности вектора X ,  по реализации 
'■ >

которого х  принимается решение, при справедливости гипотезы Н\
1 =  0, М,  известна с точностью до случайного векторного парамет­
ра: N  ( х\Н1, а 1), I =  О, М, где N  ( х\Н1, а 1)  —  нормальное распреде­
ление. Считается, что М  сигналов гауссовские и действуют на фоне 
гауссовской помехи; дополнительно предполагается, что М  -1- 1-й 
сигнал представляет совокупность неизвестного числа сигналов, 
о  которых нет априорных данных. Заданы априорные вероятности

М+1
гипотез Р ( Н С) — Р{, причем 2  Р ( =  1. Известны также обучающие

1=0
выборки помехи и смеси заданных сигналов с помехой 

х1(гц) =  ( 4 ,  . .  . , 4 ,  . . .  , х*П{), I =  О, М,

объемом п{.
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Ставится задача: обнаруж ить и различить М  заданных сигна­
лов и отнести в объединенный Af-f-1-й класс сигналы, о  которых 
нет априорных данных, необходимых для их различения. Требуется 
оптимизировать решение по векторному критерию

k ( Ct) н̂э» kv, з̂п» ^зр), ( О

где £нэ —  показатель неэффективности, вводимый специальным об­
разом в формулируемой задаче многоальтернативного обнаружения; 
kv —  показатель объема критической области отклонения гипотезы
о сигнале из М  +  1 -го  класса, учитывающий специфику повышен­
ной априорной неопределенности [5]; fe3n —  показатель затрат на про­
ектирование устройства; k3p —  показатель затрат на реализацию ус­
тройства; "азр —  оценка неизвестного векторного параметра, найденная 
по обучающей выборке.

Обсудим особенности задания частных показателей из (1).
При наличии всей необходимой информации о М  +  1-ном сигнале 

и помехе средняя вероятность ошибки принятия М  +  2-х гипотез 
равна

м м
Pin (М+2, =  Рот Ш+1, +  S  Р ‘Р  (GM+lH) +  £  P m+ iP (G 4M  + 1 ) .

1 = 0  1 = 0  
м м

Здесь Яош (АН-1 , =  £  s  PtP[G4l), I Ф  i, (2)
i=0 I—о

— составляющая средней вероятности ошибки, определяемая непра­
вильным принятием М  +  1-ной гипотезы Н 1 ( t  =  О, М ) ;

м
£  P,P (G M+ 4l)  (3)
г=*о

—  составляющ ая средней вероятности ошибки, полученная выбором 
гипотезы о  действии неизвестного M + 1 -го сигнала, когда фактиче­
ски никакого сигнала нет или на фоне помехи действует один из 
М заданных сигналов;

м
£  P M+lP  (G‘/M +  1) (4)
/=0

—  составляющая средней вероятности ошибки, определяемая приня­
тием гипотезы Н° об  отсутствии сигнала или о действии одного из 
М  заданных сигналов, когда фактически присутствует неизвестный 
М  +  1-й сигнал;

Gl, i =  0, "лГ+~1, G{ QGl =  0 ,  1 Ф 1

—  области, на которые нерандомизированное решающ ее прави­
ло разделяет выбооочное пространство.
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По имеющейся априорной информации о  сигналах и помехе можно 
оценить составляющие (2), (3) ошибки, а для учета составляющей

м
(4) рационально ввести [5] объем собственной области б  =  [| б 1 по-

1—0
мехи и смеси заданных сигналов с помехой. При этом показатель 
неэффективности &нэ может быть определен соответствующим обра­
зом через составляющие (2), (3), а показатель объема к ч—  через 
объем области б .

В предположении, что проектирование и реализация обнаружителя 
осуществляются на базе средств вычислительной техники, показатели 
затрат на проектирование и реализацию кзп, кзр рационально ввести 
через динамическую меру сложности решения [5] —  объемы памяти 
и вычислений, необходимые для реализации этих этапов.

Построение эффективного решения по сокращенной совокупно­
сти показателей качества. В соответствии с разработанной методо­
логией построения решений многокритериальных задач распозна­
вания сигналов [5] здесь такж е сначала необходимо найти решение, 
эффективное по сокращенной совокупности показателей качества, 
а далее на его основе построить решения, слабо эффективные по 
всей совокупности показателей (1 ).

Найдем эффективное решение по сокращенной совокупности 
показателей качества

кс ( ос) =  (кИЭ, &]/). (5)

Можно показать, что векторный критерий (5) приводит к задаче
м

т а х ^  Р /^  # ( г / Н 1)й&\
1= о 01 
м

2 I ** = Чои* (6)
1=0  в 1

где УаЦОП —  ограничение на объем критической области; ТС7 ( е /Н1) —  
оценка плотности вероятности, используемой при принятии решения
статистики е сигнала при условии, что справедлива гипотеза Н 1. 

Отсюда получается следующее правило:

Н 1: т а х  ( е /Н1) >  К,
1=о, м (7)

Р №  ( Т / я ‘ ) »  Р &  ( 7 / н 1), I =  О ? ,  /  Ф  I

— принимается гипотеза Н° (г =  0) об отсутствии сигнала или ги­
потеза Н 1 ( / =  1, М) о  действии 1-го  заданного сигнала;

НМ+1 г т а х  р ^   ̂е ^  I _  о7~д?
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—  принимается гипотеза Н м+Т о  действии неизвестного сигнала из 
М +  1-го класса. Порог % определяется при решении (6).

Обсудим особенности второго этапа решения задачи. Применение 
, к задаче (1) метода последовательных уступок приводит к следующей 
: задаче скалярной оптимизации

ства, Д&нэ. Лбу, А&зп —  «уступки», характерные для решения задачи 
методом уступок; М я —  множество допустимых решений; С —  неко­
торое решение.

И звестно, что решение, удовлетворяющ ее (8 ) , зависит от вели* 
чины уступок, но, задав множ ество различных уступок, мож но при­
йти к решению, которое получается при использовании и л ю бого 
другого метода [6 ].

Согласно (8) решение задачи (1) ищем среди решений, в опре­
деленном смысле близких к эффективным по первым двум показа­
телям качества, которые удовлетворяют заданым ограничениям на 
показатель затрат на проектирование. Полагая, что проектирова­
ние выполняется на ЭВМ , последнее ограничение можно задать 
эквивалентно как ограничение на общ ий объем вычислений на 
ЭВМ  [5]. Указанные решения задаются на основе (7) при варьиро­
вании используемых моделей сигналов и изменении базисов пред­
ставления сигналов и принятии решений не только по наблюдаемым 
реализациям Сигналов, но и по некоторым удобным статистикам, 

^ найденным по выборкам сигналов. Такие меры позволяют сущ е­
ственно изменять затраты на реализацию устройства.

Приведем примеры решающих правил многоальтернативного 
обнаружения сигналов, полученные описанным образом . .

Считая, что решение принимается по реализации гауссовского
сигнала, т. е. е =  х , из (7) получаем

(8)

где &нэ мин, kv мин, fen мин —  минимальные значения показателей каче-'ЗП мин

Н‘:(7— pY'iR1)-1 ( Г —  Р )  < А1, / =  О , М ;

( *  —  ц ')1г(R 1) - 1 ( х  —  р /) —  КП1 <  ( х  —  цО‘г ( R ‘)~ 4 х —  цО —  К ь
1 =  0, М , 1ф Ь , i =  О, М ,

H M+ 4 ( x — »iy 'C R l) -1( x  —  \it) > A t, 1 =  0, М ,  (9)

где

ц ', R1 —  выборочное среднее и выборочная корреляционная матрица 
вектора X 1.
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Если решение принимается по выборке х  № объема V, т. е. б =*
=  Х м ,

н { ! 2  ( X — Х ') ‘г (ЯО-1 ( X - ?)■ < л м / =  < Г Ж
г~\

2  ( X  — "^о‘г ( я у 1 и  - X )  -  Ш  <
Г= 1

<  I  ( X  - Х ' ) ‘ г (ДО-1 (X  - X )  , I =  ОГЖ  I Ф к
Г = 1

Я 'и+>: 2  ( X  — Х ') ‘г (ЯО-1 ( X  —X ) > Л(у) 1, I =  07Л1. (10)
Л=1

Здесь

N  —  размерность вектора Х\ 1г —  символ транспонирования.
Используя модели сигналов с одинаковыми средними векторами, 

находим [7]

Н 1 1 8 р {(^о)-1^ }  <  ЛМ ‘ , I =  0Г М ; 
5 р {(^ о )"1^ } - ^ ) < 5 р { ( ^ ) - 1^ } - Я Й ), /  =  0 Г М ,

Я л1+ 1: Эр {(^о)-1^ }  >  А *'’*1, 1 =  0, М,  (11)

ПС ~  V

где я '  =  1  у (X , — Х ) ( ^ — Хо),г; £<* =  2  ( X
Л±< '=1

«  ЛГ

1=1 /-=1

Эр —  след матрицы.
Основным источником задания практически произвольного мно­

ж ества решений является замена базиса представления сигналов 
и получения решающих правил типа (9) —  (11) в этих базисах.

Реш ающ ие правила можно также строить, используя те или иные 
статистики сигналов. При этом  в наиболее общ ем виде получаются 
правила типа (7 ), в которых используются функции правдоподобия 
соответствующ их статистик. Однако для упрощения реализации 
обнаружителя можно применять более простые решающие правила, 
в которых и статистики и сами алгоритмы выбраны на эвристической 
основе. В частности, выбирая в качестве признаков совокупности 
координат энергетических спектров сигналов в некотором ортонор-

—  !*о)( хг —  ^ ) ‘г;

д м  1 =  1п
№ (2я)2' ,л/1 Я1 Г

** 9-356



мированном базисе и применяя критерий минимума евклидова 
расстояния до эталона, получаем правило

[ д ( / ) - Й ' ( / ) ] * < л £ ,  /  =  6 Г Ж ; (1 2 )
/= 1

N N

£  [ ё ( / ) - с ' ( / ) ] 2 < £  1 0 ( / ) - с ' ( / ) ] 2, /  =  о, м ,  1 Ф 1\
М

Я  М+1 : £  [0 (/) -  С г 0)]* >  Лв, 1 =  0, М.
/=1

Здесь
"г

г=1

—  оценка /-й координаты энергетического спектра, /-го  сигнала, най­
денная по обучающей выборке объема м;;

V

^  =  V I ] 1 с,г — &/с I2
Г==1

—  оценка /-й координаты энергетического спектра принятого сигнала
V  П1

по выборке объема у; v < ^ n i■, |1/с =  — V  е,-г; Д/с =  — С/,; с,> —  /-я
с= 1 г=1

координата представления г-й реализации сигнала в выбранном базисе.
Применимы и другие правила выбора решений, но. в соответ­

ствии с особенностями задачи многоальтернативного обнаружения 
сигналов они характеризуются двухэтапностью применяемых про­
цедур: сначала в результате сравнения значения используемой ста­
тистики с некоторым порогом принимается решение о том, какой 
сигнал действует (заданный или неизвестный), а далее по тем или 
иным признакам принимается решение о различении заданных 
сигналов.

Приведенные примеры иллюстрируют особенности правил выбора 
решений из формируемого множества полностью описанных решений 
[5]. Число таких правил, как отмечено, определяется из условия, 
чтобы общий объем вычислений на этапе проектирования не превы­
шал допустимой величины. В критериальном пространстве |5) из этого 
множества по совокупности показателей (&н'э, кЗП) стандартными ме­
тодами (например, методом прямоугольников) выделяются нехудшие 
решения. Их совокупность и является искомым множеством решений 
рассматриваемой многокритериальной задачи обнаружения. Для на­
хождения таких решений существенно используется моделирование 
на ЭВМ и заданная обучающая выборка сигналов. При наличии до­
полнительной априорной информации об относительной важности част­
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ных показателей &нэ и йзр можно ввести результирующий показатель, 
оптимизируя который, из найденного множества решений алгоритми­
чески получаем единственное [5].
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И. Н. ПРЕСНЯКОВ, канд. техн. наук, Ю. В. АФАНАСЬЕВ

МЕТОДЫ КОСВЕННОЙ ФИЛЬТРАЦИИ МНОГОМЕРНЫХ 
МАРКОВСКИХ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ

При оценивании марковских последовательностей, наблюдаемых 
на фоне шумов измерения, возможны прямой [ 1; 2] и косвенный 
[3] подходы, причем в ряде случаев косвенный метод нелинейной 
фильтрации имеет преимущества по апостериорной дисперсии 
оценки и условиям сходимости. Известные алгоритмы косвенной 
фильтрации [3; 4] ориентированы лишь на скалярные марковские 
последовательности и не охватывают те практически важные зада ­
чи, которые связаны с фильтрацией на фоне небелого шума изме 
рения, фильтрацией марковских последовательностей при наличии 
сопутствующ их случайных (марковских) параметров, оценкой 
состояния систем, описываемых дифференциальными уравнениями 
выше первого порядка и др.

Предложены три алгоритма различного приближения для кос­
венного оценивания векторных марковских последовательностей. 
На основе одного из них решается практическая задача фильтра- 
ции марковской фазы квазигармонического колебания с флюктуиру­
ющей амплитудой. Анализируется характер нелинейности уравне 
ния наблюдения, при котором косвенные алгоритмы обеспечиваю г 
наибольший выигрыш по апостериорной дисперсии оценки. П рово­
дится сравнение с алгоритмом расширенного фильтра Калмана.

Алгоритмы косвенной фильтрации. Пусть дискретные модели 
состояния -и наблюдения определяются следующими соотнош е­
ниями:

х п =  Т7 (Хп-1) +  Ъп, (1)
Уп —  Н (Хп) + IV (2)
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Здесь хп —  М-мерныц вектор состояний; Р (хп-\) —  /^-мерная вектор­
нозначная функция; —  ЛЛмерный вектор шума состояния; уп—  К- 
мерный вектор наблюдения; Н (хп) —  /(-мерная векторнозначная функ­
ция, / ( < / / ;  т]„ —  /(-мерный вектор шума измерения.

\п, Цп —  независимые нормальные случайные последовательности 
типа белого шума С параметрами

Е  Ш  =  ^  И ~  / ) ;  Е  {Гил/} =  ^ 6  ( » -  / ) ,
где Я 1 -}  —  символ операции математического ожидания; 8 ( /  —  /)  —  
символ Кронекера; V !, У2 —  положительно определенные симметри­
ческие матрицы коварйации размером Л/хЛ^ и К х К  соответственно. 
Пусть также известна априорная плотность вероятности вектора 
оцениваемых параметров р (х 0).

Получим оценку Н п косвенного параметра Н„ =  Н (хп), оптималь­
ную по критерию максимума апостериорной плотности вероятности 
Р (Н п\У„), где Уп =  {уь  1 =  1, п} —  последовательность измеряемых 
векторов.

Предположим вначале, что размерности векторов состояния и на­
блюдения равны: А и  ограничимся функциями / г( -)  и Н  (•), 
которые могут быть разложены в ряд Тейлора. Предположим далее, 
что в области изменения значений последовательности Х п = { х с ,  
г =  1, га} существует функция, обратная Н (•): хп =  <3(Нп). Тогда, 
переходя к косвенной модели состояния и наблюдения

Нп = Н  +  Ы ; Уп =  Нп +  Цп
«  применяя методику [4], ^записываем следующие уравнения для 
текущей косвенной оценки Нп и матрицы ее апостериорной диспер­
сии Уп,Н-

Нп =  Уп +  У2 [ ^ ^ ] Т УГ1 {£! (Нп) -  О (Нп)} +

+  У 2 \ Л ^ 1 п
1 й Н п ' с! Н п (3)

Уп<н =  Е [НпН1\ -  Е [Нп] Е [Н1\, (4)
где

[  ^  [О (Я *.!)] р  (Я„_! I Кп_!) Р (Нп I у \  <1 ^п—1,1

/? (Я „)  = -------------------------------------------------• ,=1------------ ; (5)

^  Р (Нп-11 ^ п-г) Р {Нп I ^ /1- 1) | |  ̂Лп—\,1
1=1

Ьп—1,1 —  элементы вектора ь а математическое ожидание в (4) 
вычисляется по апостериорной плотности р (Нп | Уп):

р Фп\ Уп) =  Ср (уп 1 Нп) | р (Нп | Я „_ 0  х
к .

X р (Нп-е 1 | Уп**{) П   ̂ Л̂—1,1> (6)
г=1
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р(Уп\Н п)=Ы (Н п, V2); (7)

Xр ф п\ Я „ _ ,) =  (2я)— * ( d e t F i f  2 I й М Ц Ш
I ' аНп

X exp { -  i  [G (£ „ )  —  F (G  (Я п_ ]))]т КГ1 [G (Я „) —  F (G ( / / „ _ 0 ) l }  - (8)

Здесь плотность вероятности p (Я „_ ! | F „_ i) определяется на пре­
дыдущем (ti— 1)-м шаге, а постоянная С может быть найдена из 
условия нормировки.

Как и при прямом методё фильтрации полный алгоритм (3)— (8) 
получается сложным, а решение уравнения косвенной фильтрации 
(3) —  трудоемким. Поэтому в практических приложениях приходится 
прибегать к различным аппроксимациям. Так, если в апостериорной 
плотности (6) положить р ( Н п- 1 1 Y n- i )  =  N ( H n- i ;  >н) ,  а в пере­
ходной плотности (8) разложить функцию F  [G (Я „_ i)] в ряд Тейлора 
вблизи точки Я „_  1 с  сохранением только линейных членов (моди» 
фицированный метод гауссовской аппроксимации), получим алгоритм

Нп =  у „  +  V ,  У - 1 { F  [G ( Н п - х ) ] -  G ( Я * ) } ;  (9)

Vn,H =  Е [НпН1\ -  Е [ Н п\ Е [Н 1 \, * (10)
где V =  Vt -f- Zfj (Hn—i) Уп_,,д [Z// ( Я „ _ 1)]т; (11)

Z [ H n_ x\ ^ F [ G ( H n̂ )]-, (12) 

Р ф п  1 Уп) =  с  exp { —  i  (г/„ —  Я „)т V 71 (г/„ —  Я „) —

-  -I [G ф п) — Z ( H n- i ) ] T V - 1 [G (Я „ )  -  2 ( Я „ . 1)]} . (13)

Структура приближенного уравнения (9) совпадает со структурой 
полного алгоритма (3), за исключением последнего слагаемого, 
отсутствие которого эквивалентно разложению функции G (H „), 
стоящей в определителе под знаком производной, в ряд Тейлора 
с  сохранением только линейных членов. Результаты моделирования

показали, что добавление точного слагаемого V 2

d н п

In
dHn

det X

в алгоритм (9) ухудшает качество его работы, вплоть

до расхождения оценки. Объясняется это тем, что здесь погрешность 
приближенного нахождения интегрального выражения (5) компенси­
руется приближенностью вычисления функции <3(ЯП)- Наконец, 
аппроксимация обеих плотностей р { Н п̂ .\ \ Уп—\) и р (Я „ | Я „ _ 1) нор­
мальным законом приводит к алгоритму, который по вычислительной 
сложности примерно соответствует алгоритму расширенного фильтра 
Калмана:

Нп =  V , (V ,  +  V *)-1 уп +  (Уй +  ^  (Я „_ 0 ; (14) 
Уя.н  =  {[Оя ( Я „ ) Г  V“1 Он ф п )  +  У Г 'Г 1, (15)
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где V  ( Н п - 1) а .  1&.-1 =  Я  { Е  [ б  (Я „ _ 1 )1 } ;

=  [Сф О!5« - :) ] “1 V [<3ф (■ф/г_ ])]—т,
(16)
(17)

а остальные обозначения соответствую т принятым в предыдущем 
алгоритме.

Приведенные алгоритмы позволяют вычислить косвенную оценку 
Нп. Конечной целью фильтрации является, однако, получение оценки 
текущего значения хп последовательности Х п. В соответствии с основ­
ным принципом косвенного нелинейного оценивания [3] во всех 
трех алгоритмах оценка хп определяется нелинейным преобразованием 
хп =  0 (Н „ )  (18). При этом матрица ковариаций оценки

Уя,х =  Е  [б  (# „ )  (Нп)] — Е [ в  (Н а) } Е  (Нп)}, (19)

причем для первых двух алгоритмов математическое ожидание нахо­
дится по апостериорной плотности (6) и (13), а для алгоритма
(14) — (17) — по апостериорной плотности р (Нп | Уп) =  N (Нп, Уп,н).

Разлагая в (19) функцию б (Я „ )  в ряд с сохранением линейных 
членов, можно для всех трех алгоритмов получить более простую 
приближенную формулу

У*,* «  вн  (Нп) Уп,н [Си (Нп)Г. (20)

Для последнего алгоритма из (15), (20) имеем

Уп,х =  {У ~ г +  [О н  ( Н п) } - '  У г 1 [О'н (Я я ) ] -1 } ' 1; (2 1 )

V  =  1 /, +  г 'н  ( н п- \ )  У п - и н  [ г  к  ( н п- о г  -
=  Уг +  Г х (Хп-1) Уп- их [Ех (Ж„_,)Г. (22)

Следует иметь в виду, что оптимальность оценки (18) в смысле 
максимума апостериорной плотности достигается лишь при несоб­
ственном равномерном априорном распределении р (Н п) параметра Н п 
[3]. В этом случае апостериорная плотность совпадает с функцией 
правдоподобия р (Нп\ Уп) — Ср (У„ | Нп), а оценка максимума правдо­
подобия инвариантна по отношению к нелинейному преобразованик> 
б ( - ) .  Тогда начальные условия запишутся в виде

Я , =  Ух, \  =  б ^ ) ;  К1>н =  У2; Уих =  Оу (У1) К2 №'у (ул)]\  (23)

При необходимости можно получить оценку хп, оптимальную 
по критерию максимума апостериорной плотности вероятности и при 
произвольном априорном распределении р(Н „).  Для этого достаточно' 
воспользоваться формулой рх (хп) =  Н х (хп) р ц [Н (х „ ) ]  и максимизи­
ровать плотность рх (хп). Однако эта операция повлечет за собой 
дополнительные вычислительные затраты, которые могут оказаться 
сравнимыми с затратами на весь алгоритм (14) — (17). Исключение 
составляет скалярный случай, когда соответствующее уравнение 
часто имеет аналитическое решение.

Заметим, что скалярный вариант алгоритма (14) —  (17), (18), (20), 
(21) —  (23) отличается от предложенного в работе [3] лишь заменой
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при вычислении апостериорной дисперсии Н'р [Р (Хп-1)] на # * (£ „). 
Так как хп в среднем ближе к х„, чем экстраполированная оценка 
Р ( х п-\), то  можно ожидать некоторого улучшения работы алгоритма.

Д ля сравнения приведем матрицу апостериорной дисперсии рас­
ширенного фильтра Калмана [2]

где V находится в соответствии б (22). Сопоставление (21) с (24) 
показывает, что при одинаковых начальных условиях хп- 1, Уп-и х  
отличие заключаемся в слагаемых [йн  (Ял)]_т [вн  (Я,,)]"1 и [НрХ
X (/Ч йг-О )]7 к г 1 # > ( ^  (%_!))• В частности, если матрица б н ( - )  —  
диагональна, то [Сн (Я (х п_ ,) )]_1 =  Н'х (хп̂ .\) и выигрыш по дисперсии 
оценки 1-Й компоненты Х{,п(1 =  1, М) вектора состояния опреде* 
ляется отношением

Здесь Ни, /,• —  элементы матрицы Я* (■) и вектора / 7(->. Если А,;> 1  
эффективность косвенной фильтрации по соответствующей компо­
ненте Х{,П выше.

Асимптотически при Кг =  0, п -* -оо , Я г-> 1 , как и в одномерном 
случае, для нефлюктуирующего сигнала эффективность обоих фильт­
ров одинакова. Наибольшие различия между числителем и знамена­
телем (25) достигаются в том случае, когда экстраполированное 
значение Д {Х{,п—1) существенно отличается от оценки что следует 
ожидать при больших дисперсиях —  диагональных элементах матрицы 
шума состояния Уг. При этом знак неравенства А,/ 5  1 определяется 
характером нелинейности функции Я (•). Несложно видеть, что 
%1 >  1> когда На> 0  и ^ < 1  —  в противном случае. Чтобы иметь 
выигрыш в случае функции б ( - )  с противоположным типом нели­
нейности, требуются дополнительные меры 13].

Пусть теперь векторы состояния и наблюдения имеют различ­
ную размерность, т. е. ЫФК. Особенно часто встречается на прак­
тике скалярное наблюдение многомерного марковского процесса: 
N > 1 ,  К =  1. При Ы ФК  в общ ем случае обратная функция <?(•) 
неоднозначна. Однако косвенная фильтрация может выполняться 
и при этих условиях. Действительно, для получения однозначной 
векторной функции б ( - ) ,  обратной Я ( - ) ,  достаточно дополнить си­
стему

недостающими Ы— К  уравнениями. При оценивании вектора постоян­
ных параметров хп =  хп- 1  (Уг == 0) для этого следует взять М  после­
довательных наблюдений уп...уп+м таким образом, чтобы выполнялось

К  — {У "1 +  [НР (Р  (*„_,))]* V ?  Н'Р (^  (хп-\ ))}-1, (24)

(25)

Ьп,1 (хп) ; 
На,2 — (д?п);

(26)
К,К  =  Ик (Хп)
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н еравен ствоМ хК  >  Л/\ В более общем случае, когда 0, функцию 
б ( - )  можно найти приближенно, дополняя систему (26) N — К  урав­
нениями относительно экстраполированного значения оцениваемого 
процесса х эп+\ =  Р (хп):

(27)

Решение системы (27) относительно %  представляет собой искомую 
функцию G (-) .

Фильтрация квазигармонического колебания. Рассмотрим при­
мер использования алгоритма (14) —  (17 ), (18 ), (20 ), (21) —  (23 ). 
П усть необходимо получить оценку нормальной марковской фазы 
квазигармонического сигнала с  флюктуирующей амплитудой, плот­
ность вероятности которой мож ет быть описана т-распределением 
(Накагами)

'’ ('•> =  r f j )  (ф  ) ” ( 28)

где т ;  Ф — параметры m-распределения [1].
Очевидно, в дискретном времени флюктуации фазы описываются 

разностным уравнением <р„ +  R ф ф„ _ 1  +  |ф,„ (29). Здесь Е  {£ф>г £ „ , / }=
=  <т|ф б ( £ — /); | # ф | <  1 — КОЭффИЦИеНТ КОрреЛЯЦИИ М е ж д у  ф„ И ф„_!
Априорная дисперсия фазы в установившемся режиме сгф =  ст| ф/(1—
- Ю -

Для синтеза уравнения, соответствую щ его (25 ), необходимо 
привлечь дополнительные априорные сведения о процессе a ( t ) .  
П усть известно, что a ( t )  —  стационарный односвязный марковский 
процесс с  экспоненциальной функцией корреляции (в частности, 
таким процессом во многих случаях являются релеевские замира­
ния, m =  1). Тогда динамика процесса a ( t )  выражается стохасти­
ческим дифференциальным уравнением a ( t ) = f ( a )  +  n ( t )  (3 0 ), где 
/ ( • ) — некоторая нелинейная функция; n ( t )  —  нормальный белый 
шум с нулевым средним и спектральной плотностью N J2 .

Полагая, что плотность вероятности (28) является стационар­
ным решением соответствую щ его (30) уравнения Фоккера —  План­
ка —  Колмогорова, находим функцию / ( • ) :

m _ N a 2m — l Na m „
~  4 а Т  Ф а '

Перейдя обычным способом к дискретному времени, имеем раз­
ностное уравнение для огибающей

а п =  ---------Ь 1 “Ь |(Т,Л. (31)
“ л-1

hn,i — hi (Хп);

hn,K =  hK(x „);

h n + i,i я# h i  (Ял+i)» 
i

hn+i,N-K  «  Ьм-к (*n+i).
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Здесь а  =  0,25 Na тд (2т —  1); р =  1 —  0,5 Na тд т ’/Ф; |аА —  нормаль­
ная случайная последовательность типа белого шума с нулевым 
математическим ожиданием и дисперсией сг|,а =  0,5 тд; тд — интер­
вал дискретизации.

Можно показать, что для (31) дисперсия в установившемся
2 Т*(т +  0,5)1 режиме (за — Ф |1 m p 2 ^ — I ,  а коэффициент корреляции между

ап И ап- 1 Ra =  exp (— тсг|,а/Ф).
Будем вести фильтрацию в двух квадратурных каналах. При 

этом окончательно модели состояния и наблюдения запишутся в виде

где со =  2ятд/Т; Т —  период колебаний; Е  {t]J т|/ } =  (аТ|)2 б (г —  /);

Привлечение дополнительного квадратурного канала у„  необхо­
димо здесь по следующим причинам: размерность вектора наблюдения 
у п =  {Уп, У п } т приводится к размерности вектора состояния х„ =  
=  {ап, фп]т; исключается неоднозначность обратной функции <3 ( - )  
при случайных скачках фазы, превышающих ± 9 0 ° ; появляется 
возможность использования в качестве компоненты б  (•) функции 
арктангенс, которая имеет желательный вид кривизны.

Обозначим 0„ =  ф„ +  еп, где е„ =  соп—  2 л I— неинформативный 
набег фазы; I =  |ош/2я]; квадратные скобки обозначают целую 
часть. Тогда векторную функцию в { - ) ,  соответствующую наблюде­
ниям у~ и Уп , можно представить в виде

или Н ~ <  0 и к п >  0. Иначе 1 =  0.
В соответствии с (14) —  (17), (32), (33) алгоритм косвенной опти­

мальной фильтрации огибающей ап и фазы ф„ определяется уравне­
ниями: -

Фл — Дф Фп—1 “Ь ,п\
dn —■ CClCLn—1 +  —1 “Ь 
Уп =  ап sin (con - f  ф„) +  ті,7; 
ijn =  ап cos (con +  ф„) +  r\n,

(32)

нп =  (V, +  Vg)-\yn +  v2 (V, + Vf'  Tj; ( І л_ 0; 
v„.H =  {[С я  (Hn)v V ' x g'h  (H n)  +  ~xn = G (H „)\  

V n,x —  G h  ( H n ) V n,H lG k  (H n )]7,

где
V g =  [ G ^ i - n - i ) ) - 1 V  [G i  ( Ф „ _ , ) ] - т; V  =  V X +  F i  ( i „ _ i )  l F ^ ( i « - i ) l T; 

Г о 2 0 1 ( a ' l 3 0
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1)5 (Х п-\) =  'Фл—1 =
•ф/г—1 (а /а „_1 +  р а „_ 0  э т  (ап +  Я ф ф „_ 0 ' 

(а/ап - 1  +  р а „_ 0  соэ (со п +  /?ф ф „_ 0

в н  ( Н п) =
К

Сф (Ф л-О  =

(Хп-1)

ап{ К ] а , п —Ьп/ап_
4 ^ 1 (г|)~_,)2 +  ( ^ - О 2 (У п-\? +  ('Фп-О2
_ ^ -1 /[ (^ -1 )2 +  № -Ь )2]  ̂ - ^ т п - 1 ?  +  (грп-1)2] J 

— а /а „_ 1  +  §  0  '

_ О #ф_ "

Некоторые результаты моделиро­
вания полученного алгоритма приве­
дены на рисунке. Параметры уравне­
ний состояния и наблюдения, кроме 
указанных на чертеже, для всех гра­
фиков приняты следующие: Яа (тд) =  
=  0,9; ^ф(Тд) =  0,96; <хф =  0 ,5 рад2; 
т =  2; (0 =  5. Параметр т,— 2 за­
дает распределение амплитуды по за­
кону Релея —  Райса. Сплошные кри­
вые соответствуют косвенному фильт­
ру, пунктирные —  расширенному 
фильтру Калмана. Начальные усло­
вия выбраны одинаковыми в соот­
ветствии с (23). По оси абсцисс отло­

жена дисперсия шума наблюдения (а^ )2 =  ( с ф 2; по оси ординат —  
относительные величины

у9 =  Е  { ( а ^  (у~/уп)  +  т  —  е„ —  фп)2} /£  {(ф„ —  Ф„)2};

Уа =  Е { ( V  (Уп ¥  +  (Уп )2 — ап)2}/Е {(ап — ап)2} ,
характеризующие выигрыш от применения фильтрации. В озрастаю ­
щие кривые относятся к огибающ ей, остальные —  к фазе. Резуль­
таты моделирования подтверждают, что предложенный алгоритм 
для рассмотренных характеристик оцениваемых процессов имеет 
более высокую эффективность.
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УДК 621.396.2

В. Н. БЫКОВ, канд. техн. наук, А. С. ВИЛЬЧИНСКИЯ,
В. А. КУЛАКОВ, А. С. СУЛТАНОВ, канд. техн. наук

ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ МЕТОДА УПЛОТНЕНИЯ КАНАЛОВ 
С ШУМОВЫМИ СИГНАЛАМИ

Известные методы линейного уплотнения и разделения каналов 
основаны  на использовании в качестве канальных сигналов ан­
самблей ортогональных функций [1 ]. При временном уплотнении 
и разделении каналов (В Р К ) — это последовательность неперекры- 
вающ ихся между собой  во времени импульсов; частотном уплотне­
нии и разделении каналов (Ч Р К ) — любые функции, имеющие не- 
перекрывающиеся между собой  частотные спектры; уплотнении и 
разделении каналов по форме сигналов {Р К Ф ) —  ортогональные 
•системы тригонометрических функций, функций Радемахера —  
Уолш а, полиномы Лежандра, Чебышева и др. Для реализации ука­
занных методов уплотнения каналов используются детерминиро­
ванные канальные сигналы, у которых закон изменения амплитуды, 
частоты и фазы во времени известен.

Сущ ествует другой класс сигналов. Это так называемые ш иро­
кополосные шумовые сигналы, формируемые путем модуляции по 
закону передаваемого сообщ ения широкополосной шумовой несу­
щей по одному из параметров (амплитуда, фаза и т. п.) [2; 3 ]. По 
отнош ению к шумовым сигналам могут применяться все перечис­
ленные методы уплотнения каналов, однако практическая реали­
зация метода Ч РК  шумовых сигналов с большой шириной спектра 
затруднена. М етод ВРК  не всегда удобен вследствие дефицита вре­
мени, отводимого на передачу информации по радиолинии.

Представляет интерес метод уплотнения и разделения каналов, 
подобный линейному РКФ , заключающийся в том, что квазиорто­
гональность канальных ш умовых сигналов достигается путем со ­
здания некоррелированных несущих колебаний отдельных каналов, 
каж дое из которых представляет собой стационарный случайны» 
процесс.

Поясним сущ ность данного метода уплотнения каналов. Струк­
турная схема радиолинии с шумовыми сигналами приведена на 
рис. 1. На передающей (П Р Д ) стороне радиолинии в результате 
сложения сигналов п формирующих каналов образуется групповой 
сигнал с периодической корреляционной функцией, имеющей п пи­
ков (рис. 2 ), а в приемном (П Р М ) устройстве с помощ ью п авто­
корреляторов, настроенных на соответствую щ ие пики корреляцион­
ной функции, осущ ествляется выделение отдельно каж дого из п 
канальных сигналов. Сигнал на выходе каж дого из уплотняемых 
каналов представляет собой сумму задержанной и незадержанной 
ш умовых компонент, одна из которых промодулирована по закону
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передаваемого сообщения. Сигнал на выходе П Р Д  определим сле­
дующим образом:

« п р д  ( 0  —  ] /  2 ^ ^  і (О  ~Ь Ы с;  { і  Ъ ')]г (1)
і= і

гш.

где ий і —  модулированный сигнал на выходе канального ПРД; 
1 /^ 2 — множитель, характеризующий деление ш умового сигнала

по мощности на два.
Отличие интервалов 

задержки соседних кана­
лов составляет величину, 
больш ую времени корре­
ляции ш умового сигнала. 
Длительность задержки 
каж дого канала также 
выбирается из этого у с ­
ловия:
| т,- —  Т;_1 I >  (2 — 3) %к =  

- ( 2 ~ 3 ) ; г , > ^  (2)

1 ^

— ■
V

— * 0 —

1

Н И -  *

Ж
т -

2Л/е 2Д/С

I I

5
Рис. 1

(2А/с —  полоса спектра шу­
мового сигнала).

В линейной части при­
емника (Л Ч П ) к сигналу 
добавляю тся внутренние 
шумы П РМ , затем сигнал 
делится по мощности на 
два и на п. Запишем сиг­
налы на двух входах каж ­
дого коррелятора:

М О  —  [» с  I ( 0  +  « с  г ( /  —  т ,) ]  +  ( 0 ;
»•=1 п

п

щ  (/) =  2~Тл Е [“ с '■ -  ^  +  “ с < Р -  Т/)] +  7^  «ш а  -  у) -  (3) 
!= 1

Здесь Т/ —  интервал задержки /-г о  канала ПРМ. Учитывая, что 
т г = т / ,  на выходе /-г о  канала ПРМ в результате статистического 
усреднения получаем сигнальную составляющую, пропорциональную 
средней мощности соответствующего канального сигнала ПРД:

г+т

и вых  /  =  4 п гр ^  Ыс/  Ц  Т /)  Ш  —  I,  (4)
(

где Рс ,- — средняя мощность сигнала передатчика 1-го канала.
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Пользуясь известным выражением для отношения сигнал-шум 
на выходе ПРМ [41 и производя соответствующие преобразования, 
находим шумовую компоненту на выходе любого из каналов ПРМ. 
Окончательное выражение для отношения сигнал-шум <7Вых на выходе 
/-го канала получим в виде ✓

где <7Ш — отношение шумов приемного устройства и внешних широ­
кополосных помех к сигналу на входе ПРМ; А Р — полоса переда­
ваемой информации, обратно пропорциональная времени интегриро-* 
вания (накопления) сигнала в ПРМ Т.

Соотношение (5) позволяет оценить помехоустойчивость радио­
линии с шумовыми сигналами по уровню несущего колебания без 
учета вида передаваемой информации. При передаче по соседним 
каналам многоканальной радиолинии речевых сообщений и недо­
статочной их декорреляции в /=м канале они будут приняты в виде 
сигнала, т. е. будут служить «разборчивой» помехой, которая 
в большей степени, чем флюктуационный шум, приводит к сниже­
нию помехоустойчивости приема. С целью оценки межканальных 
помех выражение (5) уточнено с учетом плавно изменяющейся 
относительной отстройки соседних канальных линий задержки Ат 
и может быть представлено как

(5)

И(г)

Рис. 2

П—1
2  41 Р 1 (Д т )т , (/)

В̂ЫХ-- У (6)

где /71/(0 , т ‘ (0  — модулирующая функция /-го и соседнего г-го 
каналов; р/(Ат)— коэффициент корреляции сигналов соседних /-го 
и 1-го каналов;



Второе слагаемое под корнем в квадратных скобках, обусловлен­
ное вкладом в шумовую компоненту составляющих вида рД0)рДДт), 
является малой добавкой шума и при оценке помехоустойчи­
вости не учитывается. В связи р этим выражение (6 ) перепишем 
так:

Явых ---  <7вых О

Я— I

2  ( Д т )  ТП{ ( 0 .
<=1___________

1 _  т . (С) вых 0« (7)

Здесь <7выхо — выходное отношение сигнал-шум в выражении (5).
На рис. 3 приведена зависимость параметра Ь, характеризую-

Рис. з

щего степень снижения отношения сигнал-шум в /-м канале из-за 
межканальных помех, от относительной отстройки соседних каналь­
ных линий задержки. При расчетах выбрано значение модуляцион­
ной характеристики, соответствующее неискаженной передаче речи, 
/пу(/) =  т 1 (/ )= 0 , 1, а такж е = 1 ; параметром служило число ка­
налов п. Расчеты проведены для двух случаев: корреляционные 
функции соседних каналов расположены симметрично относитель­
но корреляционной функции /-го канала (рис. 3 ,а ) ;  корреляци­
онные функции соседних каналов расположены с одной из сторон 
по отношению к корреляционной функции /-го канала, как пока­
зано на рис. 3 ,6 . Этот случай касается расположения первого и 
п-го каналов многоканальной радиолинии. Второму случаю, со­
ответствуют пунктирные кривые на рис. 3, б.

Результаты анализа выражения (7) показывают, что отношение 
сигнал-шум резко уменьшается с ростом числа каналов в области, 
где 0 «  2 Д/с Ат <  1. Для 2Д/с Ат > 2 практически при любом коли­
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честве каналов не наблюдается уменьшение отношения сигналтшум 
более чем на 4—5 %.

Таким образом, предложен метод уплотнения каналов, исполь­
зующий свойство статистической независимости сигналов с шумо­
вой структурой. Полученное выражение для отношения сигнал-шум 
многоканальной радиолинии с шумовыми сигналами позволяет 
оценить помехоустойчивость радиолинии по отношению к внутрен­
ним шумам ПРМ, внешним широкополосным и межканальным 
помехам.
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УСТРОЙСТВ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ

Эффективное решение задач контроля и диагностики неисправ­
ностей— необходимое условие обеспечения высокого качества циф­
ровых устройств и систем. Сложность современных цифровых 
устройств такова, что затраты на выполнение операций контроля и 
диагностики доходят до 45 % общего объема затрат на их раз­
работку, изготовление и эксплуатацию. Снизить затраты и повысить 
достоверность контроля и диагностики позволяет высокопроизво­
дительное автоматизированное испытательное оборудование. В про­
цессе изготовления цифровых устройств с помощью такого обору­
дования контролируются несмонтированные печатные платы, ком­
поненты, устанавливаемые на эти платы (в том числе большие 
интегральные схемы (БИС) и сверхбольшие интегральные схемы 
(С БИ С)), смонтированные схемные платы и устройства в целом.

Наиболее сложная из перечисленных задач — задача контроля 
функционирования в реальном масштабе времени и диагностики 
неисправностей СБИС, схемных плат и устройств через внешние 
разъемы. Общий алгоритм функционального контроля цифровых 
устройств заключается в подаче в реальном масштабе времени на 
входы проверяемого устройства тестовых воздействий, имитирую­
щих входные сигналы, и одновременном сравнении реакций на 
выходах проверяемого устройства с эталонными реакциями.

При контроле цифровых устройств обработки сигналов приме­
нение такого алгоритма предъявляет повышенные требования к х а ­
рактеристикам функциональных тестеров. Это вызвано широким 
использованием в устройствах цифровой обработки сигналов архи-
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тектурных, схемотехнических и технологических решений, обеспе­
чивающих близкие к потенциально достижимым скорости обработ­
ки информации, сложностью алгоритмов преобразования данных, 
малым числом промежуточных точек анализа сигналов. Поэтому 
архитектура функциональных тестеров, применяемых для тестиро­
вания устройств цифровой обработки сигналов, должна обеспечить 
генерацию тестовых последовательностей, длина которых соизме­
рима с длиной выборок сигналов при частоте изменения тестовых 
воздействий до нескольких десятков мегагерц, фиксацию всех ре­
зультатов обработки на выходах устройства с высокой разрешаю­
щей способностью, анализ характера ошибок и локализацию неис­
правных элементов или узлов.

В наибольшей степени удовлетворяет сформулированным тре­
бованиям архитектура функционального тестера с поконтактными 
наборами ресурсов, предложенная компанией M egatest (США) и 
реализованная в системе M ega One [1]. Тестер Mega One содер­
жит 256 идентичных каналов, каждый из которых обслуживает 
один контакт проверяемого устройства. В канале объединены ин­
дивидуально программируемые быстродействующий генератор, схе­
ма формирования тестового сигнала, фиксатор для запоминания 
реакций, регулируемая нагрузка. Тестер формирует и анализирует 
сигналы с частотой 40 МГц на любом контакте контролируемого 
устройства или с частотой до 80 МГц на заранее выбранных кон­
тактах. Тестовые программы пишутся на языке Паскаль и выпол­
няются под управлением ОС UNIX. Высокие технические харак­
теристики тестера достигаются за счет использования большого 
объема аппаратуры (около 60 тыс. БИС и СБИС), что определяет 
его стоимость от 1,2 до 2,7 млн долларов.

К этому же классу относится тестер L290, предназначенный для 
функциональных испытаний быстродействующих электронных мо­
дулей и схемных плат [2 ]. Тестер L290 обеспечивает контроль 
устройств с 1152 контактами при частоте смены тестовых воздей­
ствий 40 МГц, которая на отдельных контактах может быть уве­
личена до 80 МГц. Длина тестовой последовательности на каждом 
контакте 32К бит, временное рассогласование тестовых сигналов — 
1,5 не, временное разрешение — 250 пс. Стоимость тестера L290 
0 ,8—3,2 млн долларов.

Возможности перечисленных тестеров обеспечивают решение 
большинства задач контроля и диагностики цифровых устройств 
обработки сигналов, однако такое их применение не всегда эконо­
мически целесообразно. Многие задачи из этой области можно 
решить с помощью более дешевых быстродействующих тестеров, 
обладающих меньшими функциональными возможностями. К та­
кому классу испытательного оборудования относится рассматри­
ваемый тестер. Он содержит 128 идентичных каналов, блок управ­
ления, микроЭВМ с терминалом и устройством внешней памяти. 
Основной элемент канала — быстродействующая память емкостью 
4К. бит, позволяющая либо выдавать на входной контакт прове­
ряемого устройства последовательность тестовых воздействий
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с частотой 40 МГц, либо записывать с такой же частотой реакции 
проверяемого устройства. Кроме того, в состав канала входят 
программируемые преобразователи уровней выходных сигналов па­
мяти в выходные тестовые сигналы и сигналов реакций проверяе­
мого устройства' в уровни входных сигналов памяти. Это обеспе­
чивает возможность тестирования устройств, использующих инте­
гральные микросхемы, выполненные по технологиям ТТЛ и ЕСЛ. 
В состав блока управления входят формирователи тактовых им­
пульсов, определяющих момент смены тестовых воздействий и фик­
сации реакций с разрешающей способностью по времени 12,5 не 
и схемы, обеспечивающие обмен информацией между памятью 
микроЭВМ и памятью каналов.

/ п и т -  
ЗЗМ —

шю-Рск
ш щ т г ~из Гс

$ЕЖ

ы т

з .

Рис. 1

к

контактпроШвнт
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Тестер выполнен на интегральных микросхемах серии 100 и со­
держит 72 модуля размером 2 4 0 x  1 3 5 x 1 5  мм. На 64-х модулях 
расположено 128 каналов, а на 8-ми идентичных модулях— блок 
управления.

На рис. 1 изображена структурная схема канала. Применение 
сдвиговых регистров для расслоения ОЗУ позволило при частоте 
обращения к ОЗУ 10 МГц, обеспечить выдачу и запись тестовой 
информации с частотой 40 МГц. При решении ряда технологиче­
ских вопросов эта частота может быть увеличена до 80 МГц.

Для того чтобы с помощью тестера выполнить операцию тести­
рования конкретного цифрового устройства обработки сигналов, 
необходим тест, представляющий собой записи последовательно­
стей тестовых воздействий и эталонных реакций для каждого кон­
такта этого устройства. Тесты разрабатываются в процессе проек­
тирования проверяемых устройств и хранятся на магнитных 
носителях. Собственно операция тестирования выполняется автома­
тически и включает в себя выполнение следующих операций: после­
довательности тестовых воздействий под управлением микроЭВМ 
считываются с магнитного носителя и записываются в быстродей­
ствующие ОЗУ соответствующих каналов; тестовые воздействия
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с заданной частотой подаются на входные контакты проверяемого 
устройства. Одновременно с такой же частотой реакции на эти 
воздействия записываются в память каналов, подключенных к вы­
ходам проверяемого устройства; зафиксированные реакции пере­
даются в микроЭВМ и сравниваются с эталонными реакциями, 
считанными с магнитного носителя. В тестере использована микро­
ЭВМ «Электроника НМС 11100.1» (ДВК-2) с операционной систе­
мой РТ-11 , дополненной специальными программными средствами 
для генерации теста и управления процессом тестирования.

Важнейшее достоинство тестеров с поконтактными наборами 
ресурсов— простота их программирования. Это позволяет выпол­
нять генерацию тестов автоматическим методом, который вслед­
ствие простоты и наглядности обладает высокой надежностью и 
эффективен при решении задач диагностики неисправностей. Про­
грамма генерации теста конкретного цифрового устройства обра­
ботки сигналов составляется пользователем и должна включать 
в себя описание электрических параметров сигналов на входных 
и выходных контактах, алгоритм формирования тестовых воздей­
ствий и алгоритм преобразования этих воздействий проверяемым 
устройством и последовательность выходных сигналов, представ­
ляющих собой программную модель проверяемого устройства.

Возможности диагностики неисправностей тестером заклады ва­
ются в тест при его разработке. В частности, если тест построен 
в форме последовательности сегментов, каждый из которых ориен­
тирован на контроль одного из узлов проверяемого устройства, то 
для диагностики в тестере предусмотрена выдача на терминал 
наименований неисправных узлов и индикация эталоных и факти­
ческих сигналов на выходных контактах при выполнении соответ­
ствующих сегментов теста.

Для эффективной реализации программы генерации теста на 
языке Фортран в состав операционной системы микроЭВМ вклю­
чена специальная библиотека объектных модулей. При выполне­
нии программы генерации теста ЭВМ вычисляет и записывает на 
внешний магнитный носитель последовательности тестовых воздей­
ствий, производит имитационное моделирование проверяемого 
устройства, рассчитывает последовательности эталонных реакций 
и записывает их на магнитный носитель. На рис. 2 представлен 
пример, иллюстрирующий взаимодействие программных и аппа­
ратных средств теста. На ЭВМ «Электроника НМС 11100.1» про­
грамма автоматической генерации теста устройства, содержащего 
70 интегральных микросхем средней и малой степени интеграции, 
длиной 4К тестовых векторов выполняется за 10—15 мин.

Программа управления тестированием, входящая в состав про­
граммного обеспечения тестера, управляет обменом тестовой ин­
формации между ЭВМ и ОЗУ каналов, отражает на терминале 
процесс тестирования, выполняет сравнение эталонных и фактиче­
ски зафиксированных реакций, выдает информацию, необходимую 
для диагностики неисправностей. В программе имеется возмож­
ность вывода на терминал любого заданного участка последова-
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тельности входных, эталонных или принятых тестовых сигналов 
в форме временных диаграмм или таблиц логических состояний. 
Д ля удобства диагностики неисправностей в тестере предусмотре­
ны режимы пошагового выполнения теста и циклической выдачи 
на рабочей частоте определенного участка тестовой последователь­
ности входных сигналов.

Рассмотренный тестер с поконтактными наборами ресурсов7 
позволяет при относительно небольших затратах аппаратных 
средств реализовать задачи динамического функционального конт­
роля и диагностики неисправностей цифровых устройств обработ­
ки сигналов, работающих с потоками входных и выходных сигна­
лов до 40 МГц. В такой структуре едиными техническими сред­
ствами решаются задачи генерации тестов, тестирования контро­
лируемых устройств и диагностики неисправностей. Возможности 
аппаратных и программных средств тестера, позволяющие легко 
модернизировать тесты и наглядно представлять результаты тести­
рования, делают эффективным его применение не только для про­
изводства цифровых устройств обработки сигналов, но и при их 
разработке и эксплуатации.

Список литературы: 1. Говард Бирман. Развитие и совершенствование испыта­
тельного оборудования для СБИС//Электрон. 1984. № 8. С. 24—30. 2. Сверх­
быстродействующий тестер для испытаний печатных плат и гибридных модулей // 
Электрон. 1985. № 23. С. 53—59.

УДК 621.372

С. И. ГРИДЧИН, канд. техн. наук, М. А. ИВАНОВ, канд. техн. наук

МОДЕЛИРОВАНИЕ И ИССЛЕДОВАНИЕ НЕЛИНЕЙНЫХ КАНАЛОВ 
ПЕРЕДАЧИ ЦИФРОВОЙ ИНФОРМАЦИИ

В области теории систем передачи дискретной информации не­
достаточно полно учитываются нелинейные свойства каналов [ 1] . 
В связи с этим представляется целесообразным провести модели­
рование и изучение специфики влияния нелинейных эффектов 
в каналах цифровой связи на качество передачи дискретных сигна­
лов с целью оптимизации процедуры их обработки.

Класс исследуемых нелинейных объектов ограничим каналами 
связи с аналитическими [2 ; 3] характеристиками, описанными 
в виде функционального ряда Вольтерра [2] :
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где *(•)> «/(•)> ^ ( ‘ ). У (-) — ВХОДНОЙ и выходной сигналы н и х  
Фурье образы соответственно; Нп(-), Я„ ( • ) — ядро Вольтерра п-го 
порядка и его Фурье образ, причем последний можно представить- 
следующим общим соотношением [2]:

П
НпИх, . . .  * Ы) =  С Ц Ь + - - - + Ы ) Р п { Щ (-) ,  <3 ( - ) ] 2 П Я 1 (Д)},  (2>1 = 1

где Ф (-) — передаточная функция ассоциированной линейной част» 
исследуемого объекта.

Выражение (1) адекватно характеризует математическую мо- 
дель исследуемого канала цифровой связи. Функциональный ряд 
(1) имеет смысл обычного для сходящихся рядов Вольтерра [2] 
или асимптотического [3] в случае расходимости данного разло­
жения описания выходного сигнала нелинейного канала передачи 
дискретной информации.

Оптимальный прием дискретных сигналов сопряжен с решением-' 
задачи проверки гипотез [1; 4 ], причем реальные возможности 
разрешения различных сигналов полностью определяются степенью- 
их коррелированности. Поэтому исследование влияния нелинейных 
эффектов на качество передачи цифровой информации проведем 
путем оценки степени нарушения ортогональности принимаемых 
дискретных сигналов. Полагается, что используемые сигналы — 
простые [1; 4] и, следовательно, их структурные свойства можно- 
не учитывать, а значит, и не рассматривать возможность деортого- 
нализации данных сигналов по форме [ 1].

Нарушение ортогональности во времени происходит вследствие 
дополнительного «затягивания» переходных процессов в нелиней­
ных каналах передачи сигналов [2 ] :

т
^п(д/) =  1п  [  | У I  ( • )  | / К 0] }  0  { и  Т2/+ , 1 п [ | К 2 /+1<д о ( - ) 1 / П ] } >

/=1
» г Плин =  {т1 1п[|У(-)|/У'о]}. (3>

где /П(до — верхняя граница полной длительности переходных про­
цессов в полосе пропускания Д/ исследуемого нелинейного канала 
связи; Хк'— постоянная времени подсистемы Вольтерра £-го порядка. 
Анализ структуры (2) нелинейных передаточных функций указанных 
подсистем показывает, что Хк\ >  ти , У/г, >  к2\ Уп — некоторый 
уровень выходного сигнала, начиная с которого и ниже переходные 
процессы в канале связи условно считаются закончившимися.

Данное «затягивание» переходных процессов в нелинейных к а ­
налах связи обусловлено невозрастаюшим характером зависи­
мости ширины полос «прозрачности» подсистем Вольтерра общей 
функциональной модели ( 1) этих каналов от значения порядка 
указанных подсистем [4 ]. Повышение инерционности подсистем 
Вольтерра с возрастанием их порядка имеет место в связи с кас­
кадной структурой выражения (2). Поэтому «глубина» межсим- 
вольной интерференции дискретных сигналов увеличивается не 
менее чем на 2 [А?П(А[)вел/Т], где Т — длительность тактового-
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интервала. В целом явление дополнительного затягивания переход- 
4ш х процессов в нелинейных каналах может приводить к значи­
тельному повышению уровня и глубины межеймвольной интерфе­
ренции дискретных информационных сигналов [2 ] .

Нарушение ортогональности по частоте обусловлено нелиней­
ным «размытием» спектра передаваемых сигналов. Действительно, 
компоненты нелинейных искажений r-го порядка ( r= 2 q + l,  где 
■<1—0, 1, 2 ,...) сосредоточены в полосе с шириной ~ r A fc в окре­
стности несущей частоты и ее ( г —2/)-х гармоник [2]. Здесь 

А/с — полоса частот передаваемых сигналов, 1—0, 1, 2,..., 
{[г/2 ] — 1}; а [ '/ , ] — обозначение наибольшего целого от частно­
го, заключенного в квадратные скобки. Тогда мощность мешающего 
отклика в окрестности /-й информационной частоты вследствие 
«размытия» спектра («нелинейного влияния» третьего порядка) 
сигнала с г'-й информационной частотой при £#/ можно оценить 
следующим образом [2 ] :

°о 3
рД ( 0 = И Ш | я » ^ *  h ’ h ) Y \ x ( f i ) ? dh d h d f3}df, (4)

—оо /=1

где А/<Л =  ЛГ(1/Т)— /-я спектральная область вынесения решения 
с  текущем значении мгновенной частоты дискретного информацион­
ного сигнала.

Область интегрирования в фигурных .скобках формулы (4) огра­
ничивается условием f=\ +  ft ±  f 2 ±  f 3\£ Д ff\  причем f lt /а, /3£А/<‘>.

В случае многоканальной передачи с частотным разделением 
информационных потоков дополнительно к (4) имеют место также 
перекрестные и интермодуляционные искажения. Поэтому степень 
нарушения частотной ортогональности для m-го канального сигна­
ла из-за перекрестного или интермодуляционного влияния сигналов 
k-ro и /-го или r-го, &-го и /-го соседних каналов характеризуется 
мощностью указанных нелинейных мешающих компонент, которые 
определяются соотношениями

оо

Рт з(к, / ) -  J  { J J f | //>(/?, /*, ft)x m(ff)xk([t)x l (f*)d[1dftdft\ (5)
Д fin —оо

или
оо

P"U (П, k, I) =  f  { { J f  | Я 3 (/Г,  f ? , f ? )  Xn (ft*) x* (/2#) X
Д/m —oo

x  Xl{fT )d fT d !fd ft)d f-, (6)

где n, k, 1 ф т ,  причем /* I =£ /? / *  /* I € M m  И f * ± z \ ± f i  +
=* /2# =±= /tf I €  A/m, a f t  €  A/n; f t  f f  e  A/*; f t  f f  e  M i  и A/,i 0  A / «= *0 , 
г1 Ф г 2; Afz — полоса частот, выделяемая для z-ro канала (z =  п, 
т ,  k, I). В общем случае ширина полосы различных каналов может 
быть неодинаковой, т. е. возможно A/*i =  А/г2, гх ф  г2.
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Необходимо отметить, ЧТО Д/г =  U Д/г0 , ПрИЧеМ Д/г >  2 А/г*
только при использовании системы сигналов ортогональных в уси­
ленном смысле [1]. Значение { 0  Л/г\ 2  Д/г характеризует межка-

г
нальные «защитные» частотные интервалы. В формулах (4) — (6) 
под величинами я (•) понимается смесь полезного информационного; 
сигнала, канальных шумов и мешающих воздействий. Интегральная 
степень нарушения «частотной» ортогональности при одноканальной 
передаче оценивается величиной средней (по ансамблю из k инфор­
мационных значений частот) мощности мешающего отклика:

<Pi)k = £  JW / 3 (£ ) = S  р U) S  p (0 Ph (0. (7>/«*1 /=1 i=l
1ФI

Здесь P (j)  или P (i)  — вероятность появления /*го или i-ro ин­
формационного значений частоты используемого сигнала, как пра­
вило, обеспечивается [1; 4 ]:

Р (0  =  Р (Я =  const (г, /) =  1/6 , V i,  / £ [ 1 , &1;  (8)

Д ля многоканальных систем цифровой связи с частотным раз­
делением L каналов передачи дискретных сообщений справедливо 
также:

L  L  L

S K  >*. =  Г  S  р- 3 (S )  =  Г  £  S  (*, 0; (9)
т =1 m=l к,1фт

L  L

<p i >l = 1 2  я *  ( S ) = г  И р ^  <10>
т=1 m=l п, ft, /»I

/I, Л, \Фт
Таким образом, имеем среднюю по совокупности L частотно­

разделимых каналов степень суммарного нарушения частотной 
ортогональности в общем случае:

L

(Pzz)l — £  K^3‘)*v}v +  (P's)l +  (Ps )l- (1
V=1

Здесь {-}y— обозначение средней (по ансамблю из L инфор­
мационных значений частот степени нарушения частотной ортого­
нальности вследствие нелинейного «размытия» спектра сигналов 
в 7-м канале передачи цифровой информации. Из выражений (5 ), 
(6 ) , (9 ), (10) следует такж е, что при прочих равных условиях 
(фиксированных межканальных частотных интервалах, постоян­
ных полос и уровне канальных сигналов и т. п.) мощность перекре­
стных, особенно интермодуляционных составляющих быстро воз­
растает с увеличением числа каналов. Это свойство нелинейных 
систем многоканальной цифровой связи дополняет исследованные 
ранее [2] явления накопления нелинейных искажений сигналов по
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полосе их передачи, по количеству каскадов приемопередающего 
•оборудования и физической длине линий передачи с распределен­
ными параметрами. Следовательно, нарушение «частотной» орто­
гональности сигналов в нелинейных системах цифровой связи мо­
ж ет приводить к существенным потерям помехоустойчивости пере­
дачи дискретных сообщений.

Третий вид нарушения ортогональности принимаемых дискрет­
ных сигналов в нелинейных каналах цифровой связи наиболее 
существенно влияет на когерентные системы передачи и обуслов­
лен явлением амплитудно-фазовой конверсии [2 ]. Данное нару­
шение фазовой ортогональности сигналов можно объяснить свой­
ством однородности п-й степени функционала Вольтерра ti-то по­
рядка п-то члена ряда ( 1 ). Действительно, после ассоциирования 
комплексных переменных [2; 3; 7] выражение (1) приводится 
к  виду

[сх (/)] =  £  Y* [ cx ( f )  1 =  V спу* [*(/)]. (12)
П=1 п—1

Поскольку в соотношении ( 12) выходной сигнал УА [схф] 
•представлен линейной комбинацией комплексных величин УА [ х (/)3 
с линейно зависящими коэффициентами, то фаза произвольной 
спектральной составляющей указанного выходного сигнала в об­
щем случае будет зависеть от уровня с входного сигнала [4 ]. Тогда 
степень нарушения «фазовой» ортогональности дискретных сигна­
лов в нелинейных каналах цифровой связи можно оценить следую­
щим значением дополнительного фазового сдвига:

М  £  Y* {*({)]}
Дфдоп = arg [ Y A (H— Yiif)] =  arctg -  "‘~2------------ . (13)

m=2
Из выражения (13) следует, что в нелинейных каналах связи 

расщепление принимаемых сигналов на синфазную и квадратур­
ную составляющие необратимо. В случае безынерционной нели­
нейности третьего порядка имеем

A U Sз ( t)  =  А U s3 [U s (t); U c (0] =  ks [(3/4)A 3S +  (2/3)ЛеЧ ]  sin (a0t +  <ps) -
— 3/4Ac24 s sin ( « у  +  2фс — <ps)], (14)

AUc3( t)  =  AUc3 [ Ue(t)i U , ( t )] =  k3 [(3/4)Л® +
+  (2/3)i4s/4e]cos(<ö0* +  фс) —  (3/4)Л52Лс cos(co0/ +  2ф8 —  фс)], (15)

где AS(A C) и 9 S(фс) — амплитуда и фаза синфазной (квадратурной) 
составляющей информационного сигнала с центральной частотной (ор.

Интересно отметить, что если первые слагаемые правых частей 
выражений (14) и (15) характеризуют лишь «амплитудные» вза­
имные помехи между синфазным и квадратурным каналами при­
ема, то вторые слагаемые описывают амплитудно-фазовые перекре­
стные искажения между этими каналами.
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Поэтому и «фазовая» деортогонализация сигналов в нелиней­
ных каналах может приводить к некоторому возрастанию вероят­
ности ошибки передачи цифровых сообщений, наиболее заметному 
для когерентных систем связи, особенно при использовании высо­
коинформативных многопозиционных дискретных сигналов.

Вместе с тем основным предметом иследования является не 
столько анализ особенностей влияния нелинейных эффектов на ка­
чество передачи цифровых сообщений, сколько разработка эффектив­
ных методов оптимального приема дискретных информационных 
сигналов в нелинейных каналах связи. Для решения последней за­
дачи оценим закон распределения выходного отклика нелинейного- 
канала. При полосно-эффективной передаче дискретных сообщений
[ 1] данный канал цифровой связи узкополосный как по отношению 
к полной ширине спектра входных воздействий Д/с > Д/ =  Д/х, так 
и по сравнению с несущей частотой (со0/Г)3 > Д/г. Однако ранее по­
казано, что ширина полосы прозрачности подсистем Вольтерра общей 
функциональной модели изучаемого нелинейного канала — неубы­
вающая функция значения порядка данных подсистем [2]. Эти под­
системы Вольтерра высших порядков, как правило, более узкополос­
ные, чем линейная подсистема первого порядка, т. е. Д/* >  Afr, 
V& > 2. С учетом известного свойства нормализации выходного 
отклика узкополосной линейной системы при ее широкополосном 
возбуждении [4], можно утверждать, что сигнал на выходе нели­
нейного канала представляет собой сумму в общем случае счетного 
количества нормализованных выходных откликов Yn(t) подсистем 
Вольтерра соответствующих порядков общей функциональной моде­
ли (1) указанного канала связи. Закон распределения полного вьь

ходного сигнала y(t) =  Yi УпЦ) нелинейного канала также является

гауссовским, причем моменты первого и второго порядков этого 
нормального закона определяются как

W )  =  Е  ïm ô .1
0 0  СО

D ly(t)\ =  S  D [уп (01 +  2 £  k [yP{t), yq(t)].
П=1 р, <7=1

P+Q

Отсюда следует, что при приеме дискретных информационных- 
сигналов на фоне широкополосных шумов методы оптимальной об­
работки данных сигналов в линейных и нелинейных узкополосных 
каналах в принципиальном отношении совпадают. Различие на­
стройки решающих схем оптимальных приемников дискретных сиг­
налов в таких каналах цифровой связи обусловлено количествен­
ными отличиями параметров распределения канальных шумов 
üi(t), D [y: {t)] и y (t) , D[y\t)] (см. формулы (17) и (1 8 )) , а также 
большей степенью «окрашенности» спектра гауссовских шумов на 
выходе нелинейных каналов.

(16>,

(17)
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При воздействии сосредоточенных по спектру мешающих сигна­
лов закон распределения выходного отклика каналов связи отли­
чается от гауссовского [1; 4 ]. Вместе с тем для нелинейных каналов 
«еоптимальны и хорошо известные в линейной теории [ 1] методы 
приема сигналов с предварительным «отбеливанием» спектра 
входных воздействий и последующей стандартной оптимальной 

обработкой дискретных информационных сигналов на фоне норма­
лизованных канальных шумов. Сосредоточенные помехи в нелиней­
ных каналах связи вследствие нелинейного размытия спектра при­
водят к появлению значительного количества нелинейных компо­
нент с широкой полосой частот. Их образование может быть обус­
ловлено и влиянием интенсивных внеполосных мешающих сигналов 
[1; 2 ], которые в линейных каналах связи не Оказывают влияния 
на качество приема информации [ 1].

Поскольку данные нелинейные компоненты в значительной 
мере перекрываются по спектру с полезными дискретными сигна­
лами [2 ], то режекция или иное подавление первых неизбежно 
сопровождается существенными потерями информативности послед­
них [1; 4]. Отсюда следует принципиальная непригодность тради­
ционных в линейной теории методов построения эффективных 
«обеляющих» фильтров для нелинейных каналов цифровой связи 
с  сосредоточенными помехами.

Чтобы применить для нелинейных каналов широко используе­
мый в теории и практике оптимального радиоприема способ «при­
ведения» линейного канала с сосредоточенными помехами к гаус­
совскому виду путем режекции данных помех f 11 , необходимо ло­
кализовать порождаемые этими помехами компоненты нелинейных 
искажений в достаточно узкой спектральной области. Только тогда 
ослабление влияния нелинейных искажений на качество передачи 
цифровых сообщений на основе подавления указанных искажений 
не будет сопровождаться значительными потерями информатив­
ности принимаемых дискретных сигналов. Проведенный анализ по­
казал, что подобная локализация спектра нелинейных компонент 
в сравнительно узкой полосе частот возможна лишь путем искус­
ственного усиления инерционности нелинейных характеристик ис­
пользуемого канала цифровой связи. Практически оно может осу­
ществиться на основе использования так называемых частотно­
избирательных ограничителей (ЧИО), общую функциональную мо- 
.дель которых представим в виде

У У и  /*. •••) =  G ( / i ) A f i ( / 1) W ( / 1) * ( / i )  +  S  G ( / i + • • • + / * , + ! )  X/1=1
f 2n + l

X {£ M'H+i (h ............ /*,+,)} П  N ifd x ifi). (18)
i=i ы

Здесь А/мЬп+i П A/akL+i = 0 ,  Vn £ [(1, oo) и V/j Ф  /2, Q A/aL+i =/=i
■= Afn — const (n), A/л > max {Дf a, Дf M, ДfN] =  AfN, причем A/„ Q 
О А/л/ =  A//v.
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Таким образом, совокупность наборов по L узкополосных нели­
нейных блоков (2п +  1)-го порядка в каждом из данных наборов» 
с взаимно неперекрывающимися полосами поглощения моделирует 
эффект частотно-избирательного ограничения интенсивных спектраль­
ных составляющих входных воздействий на нелинейном участке ам­
плитудной характеристики ЧИО. При этом обеспечивается концент­
рация компонент нелинейных искажений в сравнительно узкой полосе 
поглощения A/aiLj+i в окрестности центральной частоты ограничи­
ваемого сосредоточенного по спектру мешающего сигнала. Очевидно, 
что при выборе достаточно большого значения I величина Д/(Л̂ п+1, 
Vn, / гораздо меньше ширины полосы передачи информационных 
сигналов Дf c (обычно Д/с <  min {Д/с, Д/м , А} n } =  А/с), Д/Г)А/0 =  
=  Д/. Отсюда следует, в частности, что использование ЧИО позво­
ляет почти полностью устранить влияние внеполосных сосредоточен­
ных помех. Кроме того, применение ЧИО предпочтительно и для 
наиболее важного на практике случая воздействия интенсивных со­
средоточенных по спектру помех.

Следовательно, процедура обработки дискретных сообщений 
в связных нелинейных каналах цифровой передачи информации 
с сосредоточенными помехами предполагает выполнение операции 
частотно-избирательного ограничения с целью локализации спект­
ра порождаемых ими нелинейных искажений в сравнительно узкой 
полосе поглощения в окрестности центральных частот Данных по­
мех, а затем осуществляется подавление указанных локализован­
ных искажений и ограниченных помех в этих частотных областях 
с последующим оптимальным приемом полезных сигналов на фоне 
нормализованных канальных шумов.

Список литературы: 1. Помехоустойчивость и эффективность систем передач» 
информации / А. Г. Зюко, А. И. Фалько, И. П. Панфилов и др. под редакцией 
Зюко. М., 1985. 272 с. 2. Иванов М. А ., Гридчин С. И. Анализ особенностей пере­
ходных процессов в нелинейных динамических системах//Вести. Харьк. политехи, 
ин-та. Автоматика и приборостроение. 1985. Вып. 11. № 221. С. 30—33. 3. Уит­
текер Э. Т., Ватсон Дж. Курс современного анализа. Часть первая. Основные опе­
рации анализа/Пер. с англ. под ред. Ф. В. Широкова. М., 19Ö3. 344 с. 4. Тихо- 
нов В. И. Статистическая радиотехника. М., 1982. 624 с.

Поступила в редколлегию 16.09.8?

УДК 621.391

С. В. НАУМЕНКО, канд. техн. наук, О. П, МАЛОФЕЙ, канд. техн. наук,
А. В. СТАВРОВ, В. Н. ТУПКАЛО, канд. техн. наук 

ПРИМЕНЕНИЕ МЕТОДА КОСВЕННОЙ ЛОКАЦИИ РАДИОСИГНАЛОВ
В СИСТЕМАХ С ОБРАТНОЙ СВЯЗЬЮ
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Наиболее существенные характеристики большинства систем 
связи — точность передачи информации и ее количество, переда­
ваемое при заданной точности. Имеет значение и то, насколько 
полно используются возможности системы связи. Все это характе-
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-ризует эффективность системы связи, для оценки которой вводят 
различные коэффициенты, описывающие наиболее важный пара­
метр системы связи. Считается [ 1] , что при многостанционном до­
ступе в ретранслятор более полный и совершенный критерий эф­
фективности— критерий использования пропускной способности 
ретранслятора, а в качестве обобщенного критерия эффективности 
предлагается использовать пороговое отношение энергии сигналов 
к удельной интенсивности помехи, когда в заданных условиях обес­
печивается требуемое количество передачи ©порог 12].

Таким образом, устоявшейся методики оценки эффективности 
системы связи пока нет. Поэтому применяют критерии, наиболее 
удобные в конкретных случаях.

Воспользуемся системой коэффициентов для оценки эффектив­
ности системы связи, приведенной в работе [3] . Она характеризует 
лишь метод передачи, не оценивая способы технического воплоще­
ния, более проста и привычна.

Будем оценивать эффективность способов передачи с помощью 
коэффициентов р-, у- и ^-эффективности. Коэффициент р-эффектив- 
ности, характеризующий мощность сигнала, определяется по формуле

Р =  С)

Здесь С — скорость передачи информации, (бит/с); Р — средняя мощ­
ность сигнала на входе приемника; ст2 — удельная мощность (интен­
сивность) помехи на входе приемника, или р =  С/С?вчП0 =  СВ/ 
/П0<2нч (2), где <3вч — отношение средних мощностей сигнала и по­
мехи на входе приемника; <2нч — отношение средних мощностей 
сигнала и помехи на выходе приемника; р — отношение средних 
мощностей сигнала и помехи на выходе; П0 — ширина спектра сиг­
нала; В — выигрыш системы, В =  С?нч/@вч (3).

Для оценки использования полосы частот канала вводится поня­
тие у-эффективности, у =  С/П0 (4 ). Степень использования пропуск­
ной способности канала характеризуется т)-эффективностью, 1] =  С/ 
/С0 (5) (С0 — пропускная способность канала). Выбор того или 
иного коэффициента для оценки эффективности системы связи зави­
сит от того, какой параметр является важнейшей характеристикой 
системы.

Если мощность передатчика ограничена, что часто бывает на 
космической радиолинии Борт — Земля, целесообразно оценить 
эффективность системы связи с помощью коэффициента р-эффек- 
тивности.

Д ля доказательства эффективности применения метода косвен­
ной локации сигналов в системе связи с использованием искус­
ственного спутника Земли (ИСЗ) рассмотрим две системы связи 
с  различными ИСЗ: первая — международная система спутниковой 
•связи «Интелсат VI», в которой используется ИСЗ типа «Интел- 
сат VI», осуществляющий ретрансляцию при помощи многолучевой 
узконаправленной антенны с использованием подавления боковых 

-лепестков на излучение; метод доступа — система многостанцион-



ного доступа с частотным разделением; .в т о р а я  — международная 
система «Интерспутник» (ИСЗ тйпа «Горизонт») с глобальной 
зоной обслуживания (или полусфера); метод частотной модуляции 
<ЧМ), система работает по принципу частотного многостанцион-
ного доступа. ' ,

Поскольку системы ЯВЛЯЮТСЯ МНОГОКЯНЯЛ]̂ Й*̂ иЦД ными
со свободным доступом в системе связи все* #1̂ й ^ ^ т л е н т о в ^  
в этом случае через общий ретранслятор о сущ евддм ш Ш кзави - 
симая связь между любыми двумя точками.

Когда в данной системе связи используются м коодЩ Я Е ^ ан­
тенные устройства с узкой диаграммой иаправленнс^^^Ш ^кий 
луч» [4 ], то в любом случае для повышения зф ф ектгаю ш Ш ^язи 
можно применить метод косвенной локации сигналов. Шп£ь его
проще рассмотреть на примере косвенной локации сигналов в у з ­
ком луче. Указанный метод характеризуется тем, что Дополнитель­
но от двух пространственно разнесенных передатчиков шЛугёвютея 
два мощных узконаправленных электромагнитных колебания, ко­
торые создают вещественную область взаимодействия, излучайодую 
во все стороны взаимомодулированные компоненты, которые при­
нимаются и обрабатываются разведприемником для оценки пара­
метров исследуемого радиосигнала. Данная область имеет свойства, 
описываемые нелинейной передаточной функцией типа

t / в ы х  (0 -  g {V х2 +  у2) cos [со0/ - f  arctg (у (х) +  f (У х2 +  у2)], (6)
где х =  х (t), у =  у (t) — квадратурные составляющие входного про­
цесса:

L

V Bx(t) =  £  At cos[co0 +  (Htt +  (fit +  ©«]• (7)
i=l

Здесь At\ co0 -f- a),.; фг (t)\ © — амплитуда, несущая частота, закон уг­
ловой модуляции (манипуляции), начальная фаза t-ro сигнала соот­
ветственно; оо0— угловая частота, соответствующая средней частоте 
сигнала У вх(0; £(•)> /(■)— амплитудная (АХ) и фазоамплитудная 
(ФАХ) характеристики области.

Как показано в [5], после прохождения области совокупность 
сигналов предстанет в виде

t/вых (t) =  У. Akuks..... kL (0 cos {оУ +  kt [соjt +  фi (0 +  +
-°° £"=1

+  ......
где

Akltk.......(0  exp [/'!’*».*,...........kL{t) ] =»

=  I r  П  lkt 7° [ u  w r] ^  w dr* (8)0 t=1
Здесь

OO
h  ( 0  =  J  r g p  exp [/7 (p)] Ix (rp) dp. (9)

0
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Кроме того, должно быть выполнено условие

=  (Ю)
/=J

Из выражения (8 ) хорошо видно, что параметры отдельных 
комбинационных составляющих выходного сигнала зависят от па­
раметров входного, а следовательно, несут информацию о законах 
изменения сразу нескольких сигналов.

Выделение необходимых составляющих производится по частот­
ному, фазовому либо кодовому признакам. Например, если изме­
няемому радиосигналу присвоить индекс « 1», а зондирующему — 
«2», то общее выражение выходного сигнала можно представить как

£/вых (0 =  S Akuk, (t) cos {(со0* +  k ^ t  +  k2w2t) +

+  [&1Ф1 (t) -f- kz(p3 (/)] +  ^i®i +  +  ‘Фk„kt (0} +

+  Aka,kl..... (t) cos {«У +  kt [to(t +  ф, (t) +  ©,] +
kuks=0

+ .. (11)
Согласно выражению (11), составляющие, удовлетворяющие 

условию ( 10) , несут информацию о законе изменения параметров 
измеряемого сигнала.

Так, для k2 =  2, =  — 1, k2 +  =  1 имеем

^вых (0 =  А - 1.2 (0  cos {ay — о у  +  2a>2t — фг (t) +  2ф2 (t) —

---- 0 Х - f -  0 2 +  i f —1,2 (/)}  +  A _ l , 2,fcs........kL (t) COS { (*У  —  « У +
* ,= —1 ,b s—2,fes= - ■•=*£,=— *

- f  2co2t —  Ф ! (t) +  2ф а (t) —  © 1  +  © 2  +  i ]  k; (ft),/ —
i= 3

— Ф( (0  +  в () +  Чя.2.*......kL{t)}. (12)

Как следует из выражения (12), параметры взаимной состав­
ляющей зондирующего и измеряемого радиосигналов содержат 
законы изменения обоих сигналов и легко могут быть обработаны 
на. приемной стороне, где параметры сигнала разведстанции из­
вестны. Если к тому же известно значение угловой частоты изме­
ряемого сигнала, то задача измерения ф! (t) значительно упроща­
ется. В оставшейся сумме содержатся и другие составляющие, 
прием которых увеличивает точность измерения. Например, для 
&i = 2, k2= — 1 и т. д. с учетом условия ( 10).

На рис. 1 представлены зависимости изменения амплитуд 
взаимомодуляционной составляющей третьего порядка с k< = — 1 
и k2 = 2 от отношения амплитуд сигнала и измеряемого сигнала 
ЛзсМи при различных отношениях сигнал-шум на входе обла­
сти взаимодействия, рассчитанные в соответствии с ( 12).
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Приведенные зависимости свидетельствуют о том, что уже при 
незначительном превышении сигнала ЗС № 1 над уровнем иссле­
дуемого сигнала значение взаимомодуляционной составляющей А\,2 
становится практически соизмеримой с уровнем Аи, а следова­
тельно, трудности измерения параметров наблюдаемого колебания 
становятся такого же уровня, что и непосредственно постороннего 
электромагнитного колебания в области взаимодействия. В то же 
время излучение от области взаимодействия, в отличие от иссле­
дуемого сигнала, происходит в разные стороны с интенсивностью, 
соизмеримой с интенсивностью рассматриваемого колебания, что 
позволяет приемнику ЗС № 1 вести достоверный прием переданного 
им сигнала, а значит, возможна подстройка передатчика по каче­
ству принимаемого сигнала,'которое 
■будет характеризоваться в основном *-и 
вероятностью ошибочного приема 1 
единичного символа. ^

Таким образом, появляется воз­
можность создания наилучших усло­
вий для приема сигналов приемной 
станцией ЗС № 2. Способы создания 
таких условий аналогичны для обеих  ̂
систем связи.

Рассмотрим применение метода ВЛ 
в системе связи с антеннами, исполь­
зующими широкую диаграмму на-  ̂
правленности. Применение таких 
антенн позволяет передающей зем­
ной станции (ЗС) № 1 принять груп- Рис. 1 
повой сигнал, ретранслируемый с
ИСЗ, и при необходимости сдвинуть во времени сигнал своего 
передатчика, чтобы обеспечить оптимальные условия для приема 
его своим корреспондентом — ЗС № 2. Следовательно, пере­
дающая станция каждого направления, кроме собственно пере­
дающего тракта, должна содержать тракт, который обеспечи­
вает прием и анализ группового сигнала от ИСЗ (рис. 2).

Поясним общий принцип работы систем космической связи при 
помощи структурной схемы (рис. 2 ). Допустим, что ретранслятор 
на ИСЗ в данный момент используется «-направлениями. Переда­
ющая станция 1-го направления передает дискретную информацию 
на несущей частоте /с, при этом можно использовать любой спо­
соб передачи дискретной информации, например ЧМ или ФТ, 
с длительностью элементарной посылки Т. Индекс £ (1= 1, 2,...) сви­
детельствует о том, что схема относится к 1-му направлению. Сигнал 
с несущей частотой /г совместно с сигналами основных направ­
лений поступает в приемную часть антенны ретранслятора, усили­
вается в приемном устройстве и расфильтровывается гребенкой 
из гг-фильтров сосредоточенной селекции, полоса пропускания ко­
торых выбирается так, чтобы обеспечить неискаженную передачу 
посылки сигнала и очистить его от помех.
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В этом случае предлагаемый способ косвенной локации сигнала 
и подстройки по цепи обратной связи позволит максимально сузить 
полосы пропускания таких фильтров, а отсюда — уменьшить их га ­
баритно-весовые и стоимостные показатели, так как  здесь есть воз­
можность принять меры по устранению смешений частоты радио­
линии Земля — ИСЗ из-за нестабильностей передатчика, гетероди­
на приемника и влияния эффекта Допплера, который возникает за 
счет перемещения спутника относительно ЗС и приводит к иска­
жению спектра сигнала. Сигналы с выходов канальных фильтров 
поступают на сместитель, куда одновремено поступает напряжение

от генератора «прыгающей» частоты ’(гетеродина). Сетка частот 
гетеродина соответствует расстановке несущих частот передатчи­
ков ЗС.

Таким образом, с выхода фильтра последовательно поступают 
посылки сигналов различных ЗС длительностью Т/п, соответствую­
щие несущим частотам . . . ,  /,, . . . ,  /п, Укороченные в п раз эле­
ментарные посылки п ЗС поступают в передатчик и излучаются 
передающей частью антенного устройства.

Групповой сигнал, переизлученный ретранслятором, поступает 
на вход приемной части ЗС 1-го направления и на приемник пере­
дающей части того же направления. В демодуляторе из группового 
сигнала выделяются посылки, несущие сообщение і-й передающей 
ЗС. Проводится их анализ.

Если «вырезанная» в ретрансляторе посылка попадает на гра­
ницу двух соседних посылок противоположного знака, то блок 
управления несколько изменяет частоту дискретизации, чтобы 
стробирующий импульс в ретрансляторе приходился на середину 
посылки. Очевидно, что для выделения из группового сигнала со­
общений отдельной станции в сигналы станций необходимо вво­
дить соответствующую «окраску».



Как известно, большинство национальных и международных 
спутниковых линий связи работают в полЬсах 6/4 и 8/7 ГГц (чис­
литель соответствует полосе частот на участке линии Земля — ИСЗ, 
знаменатель — ИСЗ — Земля). В более высоких диапазонах выде­
лены полосы 14/12 и 30/20 ГГц. > 

Основные явления, сопровождающие распространение волн та­
ких частот, сводятся к затуханию в атмосферных газах и осадках, 
изменению поляризации волн в результате эффекта Фарадея и 
осадков, случайным флюктуациям и фазе принимаемого поля, ва­
риациям углов прихода, ограничению полосы частот, передаваемой 
без искажений. !

При передаче дискретных сообщений по симметричному каналу 
с постоянными параметрами скорость передачи информации С мож­
но выразить через основание кода т ,  техническую скорость пере­
дачи символов V и вероятность ошибочного приема символа р 
:ледующим образом:

С =  V [logyn +  p\ogtp/(m — 1) +  (1 — р) logs (1 — р)],
Р = (Va2/p)[ 1 + Р  log2/? +  (1 — р) Iog2 (1 — р)].

(для случая передачи бинарной информации).
При постоянной технической скорости передачи информации, 

мощности сигнала Р, спектральной интенсивности помехи о2 коэф­
фициент p-эффективности полностью определяется вероятностью 
зшибочного приема единичного символа р. Лучшим будет тот спо- 
;об передачи, который обеспечит минимум вероятности ошибок 
(применение методов помехоустойчивого кодирования). Чтобы 
увеличить P -мощность принимаемого сигнала, а следовательно, и 
5-эффективность, следует применять предлагаемый метод косвен- 
юй локации сигналов в системе связи в те периоды, когда пере- 
шсленные явления, сопровождающие распространение радиоволн 
указанного диапазона, оказывают сильное неблагоприятное влия- 
ше на качество связи. При этом снижаются экономические затра­
ты на эксплуатацию дополнительных приемных трактов в ЗС. Для 
увеличения стабильности работы системы с обратной связью с ис- 
тользованием метода косвенной локации сигналов можно приме- 
1ять создание области взаимодействия зондирующего и исследуе 
юго сигнала, облучая непосредственно ретранслятор.
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адиолиний. М., 1972. 214 с. 3. Зюко А. Г. Помехоустойчивость и эффективность 
истем связи.'М ., 1972. 243 с. 4. Компанелла Дж„ Харрингтон Дж. В. Сети спут- 
е и к о в о й  связи // Тр. ин-та инж. по электронике и радиоэлектронике, 1985. Т. 72, 
& 44. С. 84—96. 5. Тузов Г. И, Помехозащищенность радиосистем со сложными 
игналами. М., 1985. 328 с.

Поступила в редколлегию 29.03.88

9-356 65



УДК 621.317

А. Б. КАТРИЧ, какд. физ.-мат. наук, А. В. ХУДОШИН, В. Н. ФОМЕНКО

ВОССТАНОВЛЕНИЕ ФАЗЫ ВОЛНОВОГО ФРОНТА 
МЕТОДОМ ПАРАМЕТРИЗАЦИИ

При рассмотрении вопросов распространения лазерного излуче­
ния в технологических установках, формирования заданного рас­
пределения интенсивности необходима информация об амплитудно­
фазовом распределении в сечении пучка. Применение сложной оп­
тической системы и громоздкость традиционного интерферометри- 
ческого метода делают его практически непригодным для опреде­
ления фазы поля с использованием автоматизированных систем 
комплексного измерения параметров пучка. В то же время в таких 
системах обычно измеряются распределения интенсивности, а в ра­
боте [ 1] показана принципиальная возможность построения по ним 
комплексной волновой функции. Наиболее эффективным считается 

метод с использованием распределений интенсивности Ро(со) и /о(х) 
в сечениях пучка, поля в которых связаны преобразованием 
Фурье:

Ро (со) =  | &  {/0 {х) ехр [ /ф (*)]} |\ (1)

где х =  (х,, х2); со =  (©1, юа) — координаты в пространствах сигналов 
и Фурье-образов; ф (х) — искомая фазовая функция; &  — оператор пря­
мого преобразования Фурье. Для лазерных источников указанные 
распределения — это модули волновой функции в ближней и даль­
ней зонах излучателя, именно там, где и требуется определение по­
лей в комплексном виде.

Некорректность фазовой проблемы в виде (1) выражается в на­
рушении требований однозначности и устойчивости решения, что 
связано с нелинейностью и неаналитическим характером осуществ­
ляемых преобразований и с наличием погрешности дискретизации 
при получении и обработке исходных данных. Если класс возмож­
ных фазовых функций не задан, то один из эффективных методов 
решения обратной задачи ( 1) — параметрический, когда результат 
имеет вид разложения по системе базисных функций:

к
ф(х) =  1 ] а „ 1 ( 4  (2)

П—\
Теперь количество неизвестных при подстановке в уравнение (1) 
будет зависеть от размерности & вектора весовых коэффициентов 
и выбором базисных функций может быть сделано много меньшим, 
чем число отсчетов в измеренных распределениях.

Высокая пространственная когерентность излучения предпола­
гает гладкость ф(л) и ограниченность ее носителя и значений. На­
личие постоянной составляющей не влияет на вид волновой функ­
ции, поэтому условие положительности не ведет к регуляризации
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задачи, а условие монотонности чрезмерно ограничивает класс воз­
можных решений. Оптимальным представляется разложение в сте­
пенной ряд, когда ф„=х„. Его преимущество — простота достиже­
ния необходимого компромисса между снижением точности реше­
ния и усилением степени регуляризации некорректной задачи ( 1) 
путем уменьшения размерности вектора весовых коэффициентов. 
К тому же линейный набег фазы соответствует пространственному 
смещению пучка в дальней зоне, а квадратичная составляющая 
определяет дополнительную к дифракционной расходимость излу­
чения. Следовательно, коэффициенты а\, а2 приближенно могут 
быть вычислены по взаимному расположению и размерам распре­
делений интенсивности до начала решения и использованы в каче­
стве начального приближения.

Подстановка (2 ) в (1) приводит к системе трансцендентных урав­
нений относительно весовых коэффициентов. В качестве ее решения 
была принята такая функция фт (х), которая минимизирует функци­
онал ошибки вида

оо
Мт =  р Ф ( р ) - Ф т (р)И р, . (3)

— оо *

где Ф (р) =  &  {Fo (<»)}, Фт (р) — корреляционная функция для /т  (х) =  
= /0 (х )ехр \щт (х)). Функционал (3) содержит информацию о двух 
исходных распределениях интенсивности и в результате фактичес­
кой ограниченности носителя входящих в него функций обеспечивает 
сглаживание высокочастотных составляющих спектра фт  (х). Размер­
ность k также должна соответствовать выбранному количеству то­
чек в распределениях и для реализации алгоритма не превосходить 
десяти при дискретизации по 32 точкам. Функционалы, отличающиеся 
от (3), содержат F0 (со), /0 (х) в явном виде. Для их определения не­
обходимо на каждом шаге осуществлять преобразование Фурье, что 
значительно замедляет процесс решения, не давая преимуществ.

В связи с многоэкстремальностью рельефа Мт  решение осу­
ществлялось модифицированным методом сопряженного градиента, 
известным также как метод Давидона — Флетчера — Пауэлла [3]. 
Начиная со второго шага в алгоритме учитывается информация
о предыдущих итерациях. После определения направления спуска 
решением задачи одномерной оптимизации определяется размер 
шага. Такой итерационный процесс обеспечивает быструю сходи­
мость даже, при сильно изрезанном рельефе функционала ошибки.

Работа алгоритма оценивалась по скорости сходимости итераци­
онного процесса и устойчивости решения к возмущению исходных 
данных при фиксированной частоте дискретизации распределений 
интенсивности. На рис. 1 показана зависимость функционала ошиб­
ки от числа итераций при различной размерности вектора весовых 
коэффициентов для пробной функции ф(п) = sin (пл/4) — sin (5л/3) 
при девяти отсчетах. С усложнением модели затраты машинного 
времени быстро возрастают, поэтому восстановление следует начи­
нать с минимально возможной размерности: k= 2, k = 3. Критерием
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окончания процесса при данном к целесообразно выбрать уменьше­
ние скорости сходимости до заданного значения. Если при этом до­
стигнуто установленное предельное значение функционала, то по­
лученный вектор коэффициентов принимается в качестве решения. 
В противном случае размерность увеличивается и процесс повто­
ряется с учетом уже полученных значений. Нечетность пробной 
функции на рис. 1 предопределила лучшие результаты для нечет­
ных к, что также выясняется уж е при малых значениях размер­
ности, и дальнейшее усложнение модели может вестись с удвоен­
ным шагом.

Устойчивость решения проверялась наложением на исходные 
данные в ( 1) случайной погрешности, равномерно распределенной

в диапазоне ± Д . Результирую­
щая невязка Мт с увеличением 
числа итераций т  не убывает ни­
же уровня Д , причем с ростом по­
грешности уменьшается различие 
между начальным и конечным

а-

Рис. 1

значениями функционала и между его конечными значениями для 
разных к. С ростом Д  влияние сложности модели снижается и ста­
новится невозможным использование (3) как критерия решения 
задачи.

На рис. 2 приведена зависимость от исходной ошибки погреш­

ности восстановления: б =  И"1 £  | Дф (п) — Дф ], где Дф(п) =  ф ( д ) —
П=’“

— Фт (п), Дф — среднее значение невязки. Пробная функция имеет вид 
ф(п) =4 ехр(—0,25) — {п—1)ехр(—0,5п). Хотя наименьшим явля­
ется Мт  при к = 7, ошибка восстановления фазовой функции при 
этом больше, чем для к = 2 и к= 3, что свидетельствует о неустойчи­
вости решения с более сложной моделью. Такой эффект является 
прямым следствием некорректности исходной задачи, и сложность 
модели не гарантирует достоверности решения. С увеличением по­
грешности в исходных данных точность решения при /г = 2 и к = 3 
несколько снижается. В то ж е время для к— 1  происходит значи­
тельное увеличение точности при Л « 2 ,5  % и погрешность высту­
пает в данном случае регуляризующим фактором.
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Сглаживание различий в решениях при наличии ошибок изме­
рения позволяет утверждать, что практически представление фазы 
в виде степенного ряда перспективно при количестве членов ряда 
не более пяти-семи. Поэтому метод параметризации эффективен 
для получения начальных приближений фазовых распределений 
при дальнейшем итерационном восстановлении алгоритмами типа 
Гершберга — Сакстона [2], которые мало чувствительны к ошибкам 
исходных данных и обладают усредняющим действием, однако тре­
буют достаточно близкого к истинному начального приближения.
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АВТОРЕГРЕССИОННЫЕ МОДЕЛИ УЗКОПОЛОСНЫХ 
КОРРЕЛИРОВАННЫХ СЛУЧАЙНЫХ ПРОЦЕССОВ

Цель статьи — выявление особенностей авторегрессионной мо­
дели пассивных помех, знание которых необходимо при определе­
нии оптимальной структуры обеляющего фильтра как важной со­
ставной части системы селекции движущихся целей. Кроме того, 
рассматривается специфика определения параметров авторегрес­
сионной модели пассивных помех при наличии регулярного допле- 
ровского смещения частоты.

Пассивные помехи, под которыми понимают отражения зонди­
рующих сигналов РЛС от объектов, не являющихся целями, пред­
ставляют собой узкополосные случайные процессы. Д ля пассивных 
помех, образованных отражениями периодических когерентных им­
пульсных зондирующих сигналов ОТ объектов, имеющих ПОСТОЯН' 
яую радиальную составляющую скорости относительно РЛС, харак­
терно наличие регулярного доплеровского смещения несущей ча­
стоты и соответственно регулярного набега фазы. В связи с этим 
пассивные помехи, представляющие собой коррелированный слу­
чайный процесс, нельзя получить с помощью классической схемы 
формирования процесса авторегрессии (рис. 1). Такая схема содер­
жит генератор шума, коммутатор К (замыкаемый с периодом Т ), 
сумматор, Р  линий задержек (для каждой линии задержки время 
задержки Т3 =Т) и Р усилителей с коэффициентами усиления Фс.
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Отсчеты коррелированного дискретного случайного процесса 
являющегося процессом авторегрессии Р-го порядка, связаны между 
собой следующим соотношением [ 1] :

гп ~  Ї і= і Ф£гп_і ап, ( 1)
где Р — порядок процесса авторегрессии; Фг— параметры процесса 
авторегрессии ( і — 1, Р); ап— статистически независимые отсчеты 
шума, которые получаются путем дискретизации с помощью ком­
мутатора К выходного эффекта генератора шума. Период дискрети­
зации Т выбирают так, чтобы отсчеты ап были статистически неза­
висимы, т. е.

-  | 0 , і ф  /; 
а(а,- =  { 2 .1 I оа, і =  /.

В данном случае предполагается, что выходной сигнал генератора 
шума a(t), будучи скалярной величиной, полностью характеризу­
ется в каждый момент времени значением и знаком.

Дискретный случайный процесс, описываемый соотношением (1)
— коррелированный процесс. Его коэффициенты междупериодной кор­
реляции р [(n — k) Т] =  pn-k — р{ — znZk/zй"2 зависят от порядка (Р) и 
параметров (Ф;) процесса авторегрессии [АР (Р)]. Уравнения связи (2) 
параметров Фг процесса АР(Р) с коэффициентами корреляции pt, на­
зываемые уравнениями Юла—Уокера [1], можно получить из соот­
ношения ( 1) последовательным умножением левой и правой частей 
на z„_i, z„_2, . . .  , г„_р, статистически усредняя и нормируя отно­
сительно z~2 =  erf:

P i  =  Ф 1  - f -  Р 1 Ф 2 ■ ■ ■ ~Ь Р р —1 Ф р ‘. 

рз = Р1Ф1 +  Фг +  • • • +  рр_гФр;

Р р  =  рр—1Ф1 +  рр—2Ф2 +  • • • +  Фр. (2)
Как известно, пассивную помеху, образованную отражениями от 

отражателей выбранного разрешаемого объема в п-м периоде по­
вторения можно представить в виде

гп Ф =  Еп (t) cos [<V +  «йдТ +  Ф„ (0 1 - (3)
Такое напряжение характеризуется медленно флюктуирующей ампли­
тудой Еп (/), несущей частотой со0, набегом фазы £2дпТ за п периодов
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повторения из-за регулярного доплеровского смещения Йд и медлен­
но флюктуирующей начальной фазой фn(t). Чтобы получить подоб­
ное напряжение с помощью аналогичной схемы (см. рис. 1), генера­
тор шума должен вырабатывать напряжение вида а (t) =  A{t) х  
X cos [<o0t +  ф (/)], где A (t), ijj (t) — медленно флюктуирующие по срав­
нению с cosû),,^ амплитуда и начальная фаза. Период коммутации 
Т выбирается большим интервала корреляции случайного процесса 
a(t). Подавая такое напряжение через временной дискретизатор на 
один вход сумматора, а на другие Р  его входы, задержанные на t'T 
отсчеты zn-t, преобразованные по амплитуде с помощью усилителей 
в Фг раз и смещенные по фазе с помощью фазовращателя на Фф

(рис. 2 ) , получаем выходное напряжение, которое в комплексном 
виде запишется следующим образом:

=з Ф1е (̂рф12ц—1 +  Ф2е/фф2г„_2 Фре/ффяг„_р ап. (4)
Схема рис. 2 отличается от схемы рис. 1 не только разными гене­

раторами шумов, но и наличием в ней фазовращателей.
Из выражения (3) видно, что регулярный набег фазы пассивной 

помехи из-за регулярного доплеровского смещения частоты й д за 
один период Т составляют величину а  =  £2ДТ, а за I периодов — га.

Чтобы регулярный сдвиг фазы выходного напряжения гп схемы 
(рис. 2) относительно напряжения гп—1 составлял а, очевидно, необ­
ходимо, чтобы фф, =  а, <рФ( — га.

Обозначив Ф(&11а ■== Фр выражение (4) для отсчета выходного на­
пряжения в момент времени I гп— \гп |еЯ<м+ла+<рп(о]> формируемого 
в п-м периоде, можно представить как

=  Ф^п—1 +  Ф22„^2 +  * * * +  Ф Р^п— Р  +  Оп. (5)
После умножения левой и правой частей уравнения (5) последова­
тельно на г^_1, 2„_2, . . .  , ? п - р , . статистического усреднения и норми- 
эовки получим

рх =  Фх Ф2р* +  Ф 3р2 +  • • • +  Фрря—1;
рг — Ф 1Р1 +  Ф * "Ь ФзРГ +  • • • +  Ф р р р - э ;  (6)

Р р  —  Ф ^ р , ™ !  4 "  Ф а Р Р = - 2  " Ь  Ф з р Я — 3  4 *  '  * • 4 “  Ф р |
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где __ _
рг = р (ГГ) =  v î '  |£n |2 =  1 Pf | е'1'“ =  рfil1*' i =  n — k-, 

р? =  р* (iT) =  -2;  Zj/| 2л 12 =  I p, I e-/** =  p, e“ "®, i =  n — k. 
Поскольку p( = рге/7а =  pccos ia  -j- /p. sin ia, то, обозначая р,-cos ia  =
=  pic, Pisin ia  =  p{s, имеем Pi =  pfe +  jpis (7 ), a |p,| =  рг =  V pL+pL 
Учитывая выражения для p,., p*, Фг, уравнения (6) после подстанов­
ки соответствующих перемножений и сокращений приводится к си­
стеме уравнений (2). Это означает, что по измеренным модулям ко­
эффициентов междупериодной корреляции Pi можно, решив систему 
уравнений (2), найти параметры AP(P)<Dt., необходимые для опреде­
ления потенциальных возможностей по обнаружению полезных сиг­
налов нл фоне пассивных помех, моделируемых процессами авторег­
рессии.

Рассмотрим особенности определения значений рг. В связи с ог­
раниченным быстродействием цифровых систем обработки для воз­
можности работы в реальном масштабе времени дискретизации под­
вергаются квадратурные составляющие, получаемые на выхода)! 
фазовых детекторов, опорные напряжения которых смещены друг от­
носительно друга по фазе на 90°. Очевидно, нормированная автокор­
реляционная функция выходного напряжения фазового детектора ко­
синусного (синусного) канала pic — р,- cos ia, а нормированная взаим- 
но-корреляционная функция pts =  р£ sin ia. Зная pic, р{$, используя (7). 
имеем р{.

Представление коррелированных случайных процессов процес­
сами авторегрессии позволяет указывать способ их прогнозирова­
ния и находить структуру фильтров предсказания [2]. В частности, 
такие устройства, используемые для обеления коррелированных по­
мех, являются важной частью систем селекции движущихся целей.

В качестве прогнозируемого значения zn по Р  предыдущим отсче­
там ?n- t  (i =  1, Р) целесообразно использовать значение zn =  £i'=f X 
X Ф{Zn—î .
При. обработке в квадратурных каналах прогнозируемое значение оп­
ределяется следующим образом:

z n =  (Ф<'с +  / Ф й )  [Z (n -i)c  +  jZ (n -i) s ]  =  S L f  { [ ® i c z (n—i)c —

—  ® isZ (n —<)s] +  j  V & i c z in—i)s +  ® i s Z ( n — i)c l} -

Для указанного значения zn дисперсия обеленного процесса будет
^  2 

минимальной и равной \ 'zn — zn \ =  oa.
Итак, найдена обобщенная авторегрессионная модель коррели­

рованных процессов, отличающаяся наличием регулярных фазовых 
сдвигов, и рассмотрены особенности определения параметров авто­
регрессии узкополосных коррелированных случайных процессов.

Список литературы: 1. Бокс Дж., Дженкинс Г. Анализ временных рядов. Прогноз 
и управление / Пер. с англ.; Под ред. В. Ф. Писаренко. М., 1974. Вып. 1. С. 406.
2. Фридландер Б. Решетчатые фильтры для адаптивной обработки данных//Тр.-
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канд. техн. наук, В. И. СТРЕЛЬЧЕНКО

ИССЛЕДОВАНИЕ КОРРЕЛЯЦИОННЫХ ЗАВИСИМОСТЕЙ 
ИМПУЛЬСНОГО СИГНАЛА, РАССЕЯННОГО ШЕРОХОВАТОЙ 

ПОВЕРХНОСТЬЮ

При создании алгоритмов обработки сигналов, формирующихся 
в результате рассеяния электромагнитного импульса некоторой слу­
чайной шероховатой поверхностью, необходимо знание статистиче­
ских характеристик флюктуаций этих сигналов. Во многие-работах 
рассматривались вопросы статистической теории рассеяйия зонди­
рующих электромагнитных волн, например [1; 2]. Однако получен­
ные результаты в основном относятся к рассеянию монохроматиче­
ских волн и модулированных гармонических колебаний, что ограни­
чивает их практическое использование.

В работе получена пространственно-временная корреляционная 
функция флюктуаций сигнала, рассеянного шероховатой поверхно­
стью для произвольного импульсного зондирующего сигнала на 
основе применения метода касательной плоскости.

Рассеивающую поверхность представим суммой двух функций, 
соответствующих регулярной и стохастической составляющим поверх­
ности (р{х, y) =  f(x, у) +  Ъ(х, у), причем f(x, у) — медленно меняю­
щаяся в пределах облучаемого участка регулярная составляющая по­
верхности, %{х, у) — стохастическая составляющая, однородна и изо­
тропна в широком смысле. Предполагается, что Ъ(х, у) описывается 
гауссовским законом распределения с нулевым математическим ожи­
данием, дисперсией а2 и автокорреляционной функцией р(х, у), где 
х, у  — параметры смещения. Неоднородности поверхности, заданные 
функцией | (х, у), крупномасштабные по сравнению с длиной волны 
X, где k =  e/v0, v0 — центральная частота в спектре сигнала s(t).

Предполагаем, что передающая и приемная антенны находятся 
в зоне Фраунгофера относительно облучаемой поверхности и совме­
щены. Зондирующий сигнал падает на шероховатую поверхность 
под таким углом к f(x, у), при котором отсутствуют затенение и 
переотражение.

Известно [3], что при указанных предположениях флюктуации 
поля в плоскости приемной антенны описываются гауссовским з а ­
коном распределения. Следовательно, математическое ожидание и 
автокорреляционная функция однозначно характеризуют данный 
^стохастический процесс.
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Для оценки указанных характеристик воспользуемся спектраль­
ным разложением зондирующего сигнала в (г, і) по плоским моно­
хроматическим волнам, где г — радиус вектор. Пусть

{к — волновой вектор).
Тогда отраженный сигнал в плоскости антенны можно представить 
в виде

где А — оператор, учитывающий преобразование монохроматической 
волны Е при отражении от шероховатой поверхности. Примем, что 
на поверхность падает плоская волна, тогда для указанных предпо­
ложений справедливо приближение метода касательной плоскости [4],, 
и в плоскости антенны

здесь у — коэффициент отражения поверхности; #0— расстояние от 
центра роскрыва антенны до координатной плоскости хоу, (и, V) — 
координата точки во вспомогательной системе координат, располо­
женной в плоскости приемной антенны с центром, совмещенным с 
центром роскрыва антенны и осями, параллельными осям ох и оу\ 
£20— ортогональная проекция облучаемого участка поверхности на 
плоскость хоу.

Вычисление математического ожидания и автокорреляционной функ­
ции з„(г, і) по ансамблю реализаций случайной функции £ (х, у) сво­
дится к определению этих характеристик для отраженных монохро­
матических волн. Усредняя (1) и учитывая, что

вп (Г, і) =  ^ 5  (&, ю) А (£) е^'сШоэ,

х е х р  І ^ Ц х ,  У)]ехр [/7  £(*. (1>

получаем

Здесь М['\ — операция усреднения по ансамблю. 

74



При принятых исходных предположениях М [А (Я )]«  0, следова­
тельно, М [sn (г, /)] ~  0. Пространственно-временная автокорреляцион­
ная функция К (ult vv tu иг, v2, t2) выражается через корреляционную 
двухчастотную функцию R(ux vu щ , « 2, v2, щ), где

R(ult vlt сох, и2) v2, cdj) — М {А[Е  (иъ vlt cöj)] [£* (w2, v2, cü2)]}. (2) 
Подставляя (1) в (2), с учетом

М ( ехр {/ 7  ^  (* i. У\)®г — г/2)ю2]}} =

{
2q2 2 — 2 1

— / ~£Г [®i — 2Р (х, у) ЩЩ +  й)г]|,
имеем

R(UV Х>1, (Olt « 2, 02, щ ) =  - exp Acdj х

X exp | — ̂  (ffl? +  ©1) j  J  J  exp j/ [((Ul — X if +
2» a»

+  (Vi — У1)2) Щ — ( ( « 2 — x 2) 2 +  (V2 — г/2)2)со2] j  ехр |/ i  X

X [/(*i»  y d ^  — f i x i ,  ï/ ü JtO alJexp^ p^ ÿJû JiC O a] X

X dX idÿid^dÿg, (3)
Здесь

x =  x2 — xlt y  =  г/2 — г/1; Aco =  co2 — щ .

При условии, что радиус корреляции функции g (х, у) значительно 
меньше размеров £20 и

2а2о)2ш2>1,с*

для упрощения (3) воспользуемся методом перевала [4]. Тогда по­
лучим

R {ult vlt ©!, н2, и2, со2) =  . 7!  X
влЯдО2 I р** (0, 0) I

X expj — Atojexp^— 2 ^  Aco2) J  ехр |/ [( (« ! — лгх)2 +
2°

+  (щ —  Ух)2) %  —  ( (и 2 —  х г) 2 +  (Щ — Уг)2) ®2]J X

X ехр|— j ~  f (xt, ух) AcoJ d x ^ .

Введем вспомогательную функцию

Ф  (х, у, и, v)  =  |/?о +  ^  [ ( «  —  х ) 2 +  (v —  у )2] +  2/ (х, у)  J/o,

тогда R (ult vlt со1( ua,y a, со2) =  ■ J  - х
8n R p *  | р** (0, 0) |
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Х е х р ( - § :Д ( 02)| е х р  Ц[Ф(Х1, у ъ иг, VI) щ  —
0̂

— Ф{х1, у и и2, о2)со2]} йХтйу!. (4)

Связь между пространственно-временной автокорреляционной 
и двухчастотной корреляционной функциями определяется фор­
мулой [5]

со во

К(ии и1; 1-1, и2, и2, 2̂) =  ^ ^ (^1’ СЙ2) ^
-во —во

X /?(«!, иг , ©!, и2, а2, со2) еЛ“‘/» -<й̂ г,дсо1(1&^(о2с] 2̂, (5)

где 5  (£, со) — спектр падающего на рассеивающую поверхность зон­
дирующего сигнала. Подставив (4) в (5) и проделав несложные пре­
образования, найдем

К(и1г Уь  н2, уг, У  =   ̂ +  Ф(ЛГ1( уъ ии vl )) X
20—оо

Х 5 ( Н « 2 +  Ф ( Х и  У и  и 2 , и2)) ехр | — с2--82а̂ -| сМ х1йу1. (6)

Здесь С = -----------—
2яЯ%со I р~х (0, 0) I

Как видно из (6) , влияние крупномасштабных шероховатостей экви­
валентно временному гауссовскому фильтру. Фильтрующее воздей­
ствие шероховатостей приводит к уменьшению ширины спектра сиг­
нала. В случае, если частотная полоса я (£) значительно меньше '/го, 
то экспоненциальный член, учитывающий влияние шероховатостей, 
можно считать равным ^-функции и, следовательно,

К (и,, и2, 02, t2) =  2СаУ п^ в ^  1 +  4  +
Й0

+  Ф (х, у, иъ У*)) 5 (2̂ 2 “Ь Ф {.X, у, и2, Уъ))йхйу.

Полученные выражения (6) и (7) позволяют производить корре­
ляционный анализ для импульсных зондирующих сигналов, усло­
вия рассеяния которых соответствуют исходным предположениям.

Проведенный сравнительный анализ формулы (6 ) с результа­
тами, полученными в работах [ 1 ; 2] ,  для случая, когда зондирующий 
сигнал — гармоническое колебание, промодулированное заданной 
временной финитной функцией, подтверждает ее справедливость.

Список литературы: 1. Зубкович С. Г. Статистические характеристики радиосигна­
лов, отраженных от земной поверхности. М., 1968. 224 с. 2. Андреев Г. А., Пота­
пов А. А. Влияние хаотических неровностей поверхности на отраженный импульс­
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ОЦЕНКА ВОЗМОЖНОСТИ РЕАЛИЗАЦИИ УКВ РАДИОКАНАЛА 
ПРИ РАСПРОСТРАНЕНИИ РАДИОВОЛН ПОВЕРХНОСТНОЙ ВОЛНОЙ

Одним из возможных вариантов построения систем низовой ра­
диосвязи '(например, системы оповещения о цунами) может быть 
система, состоящая из берегового приемного пункта (БПП) и буй­
ковой геофизической станции (БГФ С), расположенной на расстоя­
нии 100 км от побережья.

Задача анализа — оценка возможности построения такой систе­
мы, обеспечивающей связь между автоматической буйковоТй геофи­
зической станцией и береговым приемным пунктом, установленным 
на высоте 750 м над уровнем моря.

Исходные данные для анализа: рабочая частота ^=400 МГц; 
вид модуляции — ОФМ с когерентным способом демодуляции; ско­
рость передачи информации В =  100 бод; мощность передатчика 
БГФС Рпд =  10 Вт; вид кода — двоичный, безызбыточный; вероят­
ность ошибки Рош = 10"4; антенна БПП — «Волновой канал» е коэф­
фициентом усиления 8 дБ; передающая антенна БГФС — четверть­
волновый вертикальный вибратор с высотой подвеса 3 м над 
уровнем моря.
Согласно [ 1] вероятность ошибки определяется выражением

Рош =  0 , 5 [ 1 - Ф 2 (/2<7)], (1)
где ?  =  £/с, Эф/ит . Эф — отношение эффективных значений напряжений 
еигнал-шум на входе приемника; Ф(д) — интеграл вероятности.

Уровень сигнала на входе приемника, обеспечивающий заданную 
вероятность ошибки, определяется соотношением Рс. в х  =  <72Рш. в х  (2) 
и зависит от уровня входных шумов. Как известно [2], в диапазоне 
30...1000 МГц преобладают индустриальные помехи в городской 
и промышленной зонах, космические шумы за ее пределами. Начи­
ная с 200 МГц и выше, существенное влияние оказывают внутрен­
ние шумы приемных устройств. Так как в рассматриваемом районе 
индустриальные помехи отсутствуют, то необходимо учитывать только 
космические и собственные тепловые шумы приемника.

Если приемная антенна не направлена на Солнце, Луну, пла­
неты и другие дискретные космические источники [3], что имеет 
место в нашем случае, эквивалентная шумовая температура излу­
чения космического пространства мала и космические шумы можно 
не учитывать. Таким образом, в дальнейших рассуждениях будем
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учитывать только собственные шумы приемника. Тогда выражение
(2) можно представить в виде

Рс.вх =  ? 2«К Т 0Д/п. (З;
Здесь п — 15 — коэффициент шума приемника; К =  1,38 • 10-23Вт/Гц; 
Т0 =  300 К; А/п =  25 кГц — полоса пропускания приемника. Опре­
делив согласно 14] значение интеграла вероятности, из выражения
(1) найдем значение параметра </=1,951. Мощность входногс 
сигнала приемника согласно (3) составит Рс. вх =  0,582 • 10-14 Вт. 
Следовательно, для обеспечения вероятности ошибки Рош— ДО-4 уро­
вень полезного сигнала на входе приемника не должен быть ниже 
уровня Рс. вх =  0,582 • 10"14 Вт. Для оценки возможности построения 
радиоканала между БГФС и береговым приемным пунктом необхо­
димо установить уровень сигнала, создаваемый передатчиком БГФС 
на входе приемника БПП, и сравнить с величиной, полученной со­
гласно выражению (3). Уровень сигнала на входе приемника БПГ 
можно найти согласно первому уравнению передачи при связи не 
УКВ [5]: /5с . в Х =  Лад/Л (4), где Л — полные потери сигнала ш 
трассе.

А =  (4 лГ 0А)7т)ф1'ПфА62Унин. (5;

Здесь X — рабочая длина волны; гд — расстояние между БГФС и БПП;
— КПД передающего и приемного фидеров; С10 2 — коэффи 

циент усиления приемной и передающей антенн; Уыт — множитель ос­
лабления, учитывающий реальные условия распространения радиоволн. 
Для определения множителя ослабления следует построить про­
дольный профиль интервала и определить тип трассы. Профиль 
интервала строится относительно условного нулевого уровня, опи­
сываемого параболой [6]:

г  = г0г ( 1 - г / г 0)/2 я, (6)
где Гп — расстояние между БГФС и БПП; Г — расстояние от БПП 
до точки, в которой получают величину Z; /? — радиус Земли.
При анализе необходимо учитывать то обстоятельство, что трасса 
проходит над водной поверхностью океана, которая может быть как 
спокойной, так и взволнованной.

Из рисунка продольного профиля трассы, который здесь не при­
водится, следует, что точка отражения находится на расстоянии 
4 км от БГФС. Тогда относительная координата точки отражения 
/С=/УЛ>=0,96. Просвет Но, при котором напряженность поля в точ­
ке приема равна напряженности поля свободного пространства, 
определяется выражением [6]

н 0 =  К Л А К (1 — К)/3. (7)

Приращение просвета Д Я (^ ) за счет влияния климатических усло­
вий [6 ] равно А#(#) =  — (П01А) §К(1 — К) (8), где ё  — вертикаль­
ный градиент диэлектрической проницаемости. Для данного района
[6 ] в наиболее неблагоприятные летние месяцы g =  —11 • 10“8 1/М,

78



Просвет с учетом климатических условий Я (^) определяется выра­
жением Н (ё) =  Н (0) +  АН (§) (9), е  котором Я  (0) — просвет, опре­
деляемый из продольного профиля трассы без учета влияния ц.

В результате проведенных расчетов получены следующие зна­
чения:

К =  0,96; Я 0 =  31 м; АЯ ( $  =  10,5 м; Я  (0) =  Я =  4 м.

Полученные соотношения показывают, что при высоте волны поряд­
ка 4 м трасса полуоткрытая, больше 4 м — закрытая. Следователь­
но, расчет множителя ослабления необходимо произвести для полу­
открытой и закрытой трасс. На полуоткрытых и закрытых трассах 
множитель ослабления имеет монотонный характер, обусловленный 
процессом дифракции радиоволн [6]. Множитель ослабления с уче­
том реального рельефа местности определяется с помощью прибли­
женных методов. Они основаны на результатах работ В. А. Фока 
по теории дифракции радиоволн с учетом аппроксимации реальных 
препятствий на трассе сферами, радиус которых определяется кон­
кретным видом препятствия. В длинноволновой части дециметрового 
диапазона и на метровых волнах для нахождения м нож ится ослаб­
ления рекомендуется рассчитать контур минимальной существенной 
зоны и построить его относительно прямой передающая антенна — 
приемная антенна [6]. Построив контур минимальной существенной 
зоны, получим параметры аппроксимирующей сферы Г и АУ хорды 
и высоты сегмента аппроксимирующей сферы, определяющие радиус 
ЭТОЙ сферы |А.

Значения ц с учетом геометрических характеристик трассы на­
ходятся произведением Ц = |Хо[х(£) (Ю ), в котором

[Хо «  ^ б 4 яа/ 3  У К2(1 — К)2/£;
Р (§■) = У  1 — 4Ар (£) У 1 +  йр^)/\ — й кр^у, 

а  = АУ/Н0; Ь =  Г/Г0; .(1 =  Ь2/4аК (1 — К);
Ар (*) =  А Я  (£)/Я0; р(д) =  Н (д)/Н0.

Для полуоткрытой трассы имеем а  =  0,322; й =  2,095; Ь =  0,322; 
Др (£) =  0,34; р (£) = 0,469; ц (^) =  1; ц =  0,334. Следовательно, 
р,«  |Л0 =  0,334. Для закрытой трассы с1 =  2,095; Ар (§) =  0,34; 
р ^ )  =  0,276; р,0 »  0,334; [^(g) =  0,871; ц =  0,29. Известно [6 ], что 
на полуоткрытых и закрытых трассах множитель ослабления суще­
ственно зависит от величины дифракции радиоволн вокруг препят­
ствий, имеющихся на трассе, причем в точку приема будет попадать 
только прямая волна. Множитель ослабления, дБ, рассчитывается 
по дифракционной формуле V =  У0 дБ [1 — р (£)] ( 11 ) , где У о дБ  —  
значение модуля множителя ослабления на касательной трассе 
(Я =  0) — определяется по [6] в зависимости от параметра ц и при 
р(ц) — 0. Для полуоткрытой трассы У0 =  — 42 дБ, для закрытой 
У0 — — 47 дБ. Тогда множитель ослабления для полуоткрытой и 
закрытой трасс соответственно У =  — 22,3 дБ и V =  — 34 дБ. 
Основные потери передачи в свободном пространстве определяются
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выражением Лев. о = (4лГ0Д )2 (12) и составляют 124,46 дБ. Общая 
длина передающего и приемного фидеров составляет Ь$ =  +  
+  Ьфг =  15 м. В качестве фидера используется коаксиальный кабель 
типа #/(-75-13-12. Потери в фидере составляют р* =  0,9 дБ. Мощ­
ность сигнала на входе приемника определяется соотношением

ЛIX. пр дБ Вт = Рпд +  п̂ер “Ь 0 Пр — рф — Лсв. 0 + ^ -  (13)
Для полуоткрытой и закрытой трасс уровень входного сигнала 
приемника соответственно составляет

Рвх.пР =  - 129,66 дБ Вт (10,8 - 10“14 Вт).
Рвх. пР =  — 141,36 дБ Вт (0,731 • 10"14 Вт).

Таким образом, проведенный анализ показывает, что уровень сиг­
нала на входе приемного устройства БПП превышает уровень, не­
обходимый для обеспечения заданной вероятности ошибки Рот =
— 10-4. Следовательно, построить УКВ радиоканал в нашем случае 
можно лишь при наличии аппаратуры связи нового поколения, имеющей 
чувствительность приемного устройства не ниже 0,73 • 10-14 Вт.
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ПРИВЕДЕНИЕ ДВОИЧНЫХ СВЕРТОЧНЫХ КОДОВ 
К НЕДВОИЧНЫМ СУЖЕННЫМ ЦИКЛИЧЕСКИМ КОДАМ

При многих положительных свойствах сверточных кодов (СК)', 
находящих все более широкое применение на практике, им присущ 
такой недостаток, как сложность их выбора и построения [1].

Методы построения порождающих многочленов СК можно раз­
делить на две группы: переборные и конструктивные. Первая группа 
базируется на применении компьютеров, что даж е с учетом тенден­
ций их развития представляет значительные трудности в инженер­
ной практике. Методы, имеющие конструктивный характер, обла­
дают тем недостатком, что с их помощью можно получить СК толь­
ко с ограниченным спектром свойств и характеристик. Причина 
этого заключается в том, что СК плохо описываются математически, 
в отличие, например, от циклических кодов. Отсюда вытекает за ­
дача математического описания СК, которое впоследствии стало 
бы основой для разработки конструктивных методов их построения.
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Д ля решения задачи приведения математической модели, описы­
вающей процесс кодирования информации двоичным сверточным 
кодером, к математической модели кодера какого-либо известного 
кода рассмотрим двоичный несистематический сверточный («о. &о) 
код со скоростью /? = 1/г. Пусть многочлен

М (х) =  ак хк° +  акл-\хк°~х +  . . .  а^х +  а0 (1)

— информационная последовательность, подлежащая кодированию 
(в общем случае многочлен М (х) может быть бесконечной длины), 
а многочлены

Р, (х) =  аГ() Л  +  аГ() +  . . .  +  аи +  а0,; (2)

Рг (х) =  агй хг°* +  а г 1/ 0«“ 1 +  . . .  +  аи +  ао2.

будут порождающими многочленами данного сверточного кода, где 
коэффициенты при х в выражениях ( I ) ,  (2) — элементы поля иР
(2 ). Пусть многочлены Р Дх) и Рг{х) вида (2) б у д у т  одинаковой 
степени, т. е. в случае, если один из многочленов имёет меньший 
показатель степени, то добавим в этом многочлене необходимое до 
большего количества число ненулевых коэффициентов при х. Тогда 
запишем

Рх (ЛГ) =  йг0 Хг° 4- йг0 _ IX'"-1 -ь . . .  +  Й1,х +  Со,; (3)
Р2 (х) =  а, хг° +  а, -^х'"“ 1 +  . . .  +  ах,х +  а0г.0$ и*

Процесс кодирования информации рассматриваемым сверточным 
кодером представим следующим образом. Информационная после­
довательность М(х) вида (1) поступает в кодер сверточного кода, 
где происходит ее умножение на многочлены Р,(х:) и Р%(х) вида (3) 
и получение последовательностей /г] (л:) и /^(х) соответственно

(х) =  М (х) Р1 (х) =  5^  +  +  5 к0+г0 _1 ч-'-о—1 +  . . .  4-

+  ^ х  4 - Ч ;
^2 (*) — М (*) Р2 (х) =  +гп хк1>+г° 4- Ьг+г -Ь ... +  и,х +
где

= £  (ас)г(ан),, ti =  V  (а,), (а,,)/; ( 4)
/-И=< 1 + ^ 1  у ’

I =  0 , 1 , . . .  к0 + г 0/ — 1, к0 +  г0/; /=  1 , 2; с == 0 , 1 , . . .  , Дг0 — 1 , 60; 
Л = 0, 1, . . .  , Ло, 1, го,» Р 0,1, . . .  , Го. I, г0г,

т. е. коэффициенты при х — результат произведения таких коэффи­
циентов при х у многочленов М (х )Р , (х) и Р2(х)М (х ), сумма индек­
сов которых равна и сложения всех таких произведений. Далее, 
на выходе кодера происходит перемежение выходных последова­
тельностей ^ ( х )  и Р2(х) я получение последовательности Рз(х),



т. е. осуществляется попарное считывание коэффициентов в выра­
жениях для Л М  и Р2(х) вида (4) при одинаковых степенях х :

Рз (х) =  (5*„-к0 (4 0+г0г**»+'») +  (5*1)+Го_ 1̂ о+г. - 1)>

(^»+ГоГ1;СЙО+ГО' 1) +  (^1»ЛГ)> ^гх) 4* Я .  0̂,. (5)
Так как &0 +  г0 =  п0, то

^3 (х) =  ЦЗ*г„+>-̂ ), ^к«+г0 )1 хП° ”Ь [(^о+го—0 . (4 0+ ч- 1)] хп°~1 +  . . .  +  
+  1(51,), (̂ 1,)] я .+  5о,, /ог. (6)

Проанализируем коэффициенты при х в выражении (6). Из (4) 
видно, что коэффициенты 5 г, — элементы поля вР  (2), причем 
каждый из коффициентов и содержит по одному элементу поля 
вР  (2). Поскольку в (6) содержится по два коэффициента и и 5/, 
то, следовательно, при каждом значении х в (6), определяющем 
выходную последовательность сверточного кодера, будет находиться 
по два элемента поля ОР (2).

Проведем аналогичные рассуждения для двоичного (л0, &0) свер­
точного кода со скоростью Я =  1/3. В этом случае в выражении
(3) будет по три порождающих многочлена сверточного кода Р1 (х), 
Рг <х), Р3 (х). Отсюда и в соотношении (6) будет при соответствую­
щих степенях х по три элемента поля др1 (2). Таким образом, по 
индукции, если скорость двоичного (п0, к0) кода Я =  1/т, то в вы­
ражении (6) будет по т  элементов поля вР  (2) при соответствую­
щих степенях XI

Рт (х) =  (7\, Тг, . • . , Тги) Хп° (Г1, Тг, . . . , Т/п) ЛГ™0 1 +
+  (7\, *Р2* • • • » Рпд х Ч- (Рг> *Р2, • • • > Тт), (7)

где Т{ — коэффициенты при х вида (4) для /= 1, 2, . .  . , и  и 1 = 
=  1, 2, . . .  , т .  Однако любые т  элементов поля вР  (2) можно 
выразить одним элементом поля йР (2"*), так как элементы 
любого поля вР ((7), где <7 =  рт , а р — простое число, можно пред­
ставить т-многочленами с коэффициентами из поля ОР (р). Тогда, 
обозначив в (7) коэффициенты при х через получим

Рс (X) =  ЦщХ’1" + '  цп„—\ХПа~ х +  . . .  +  цхх  +  д0. (8)

Здесь — элементь! поля вР (2т ), 1 =  0, 1 , . . .  , 2т — 1. Коэффи­
циенты при х в выражении (8), определяющем выходную последо­
вательность сверточного кодера, будут определяться коэффициентами 
при х в информационной последовательности М (х) вида (1) и коэф­
фициентами при х в порождающих сверточный код многочленах 
^1 (*)> Ръ(х), Рт(х)* вида (3). Пусть теперь М (х )= 1 ,  т. е. 
приравняем к нулю все коэффициенты при х, кроме х°. Тогда 
коэффициенты при х в многочленах Р1 (х), Р г (х), . . . ,  Рт (х) — вида
(3). Следовательно, выражение (8) в этом случае будет определять 
сверточный (п0, кп) код над полем (2) со скоростью Р  =  1 /т, 
т. е . будет определять его порождающие многочлены. Отсюда вы­
текают следующие утверждения.

82



У т в е р ж д е н и е  1. Порождающие многочлены сверточного (п0, 
k0) кода над полем GF (2) Р1 (х), Рг (х), . . . ,  Рт  (х) со скоростью 
R =  1/т вида (3) можно представить одним многочленом Fc (х) вида 
(8) над полем GF (2Ш), полностью определяющим тот же самый 
сверточный код.

Назовем такое представление порождающих многочленов двоич­
ного сверточного кода обобщенным представлением. Установим те­
перь связь между двоичными сверточными кодами и циклическими 
кодами на основании обобщенного представления двоичных сверточ­
ных кодов. Рассмотрим для этого недвоичный циклический (п, k) 
код, порождающий многочлен которого выбран из поля разложения 
двухчлена (х"— 1) над полем GF {2т), где т  — мультипликативный 
порядок 2 по модулю п:

G (х) =  агхг +  аг_ 1хг- '  +  . . .  +  ахх +  а0. (9)
Пусть

М (х) =  ak-\xk~x - f  аА_2х*-2 -f- . .  . а хх +  а0 (10)

— информационный многочлен, подлежащий кодированию. Тогда 
выходная последовательность или кодовая последовательность имеет 
вид

F (х) =  М (х) G (х) ~  ап_\хп~* &п—2Хп~2 —J— . . .  — а^х -(- я0, (11)

где коэффициенты при х в выражениях (9) — (11) — элементы поля 
GF(2m). Циклический (л, k) код над полем GF (2т ) можно также 
задать с помощью порождающей матрицы

G =

а.г аг—1 . . .  аг а0 0 . . .  0 
0 ar a r_  1 . . .  ах а0 . . .  0

0

( 12)

Предпримем теперь следующее. Пусть множество коэффициентов 
при х у  многочлена, подлежащего кодированию циклическим коде­
ром, М (х) вида (10) будет ограничено, т. е. пусть кодированию 
подлежат только многочлены с коэффициентами при х, принадле­
жащими только полю б р (2). Однако при этом на выходе кодера 
получим множество кодовых слов Т7 (х) вида (11), у которых коэф­
фициенты при х по-прежнему принадлежат полю С/7(2Ш), хотя воз­
можно, что у части кодовых многочленов коэффициенты при х при­
надлежат только полю (2™). Назовем такой код суженным 
( « с  кс) недвоичным кодом вида (13).

У т в е р ж д е н и е  2. Если многочлены б(х) вида (9) порождают 
циклический (п,^к) код над полем в Р (2Ш) с кодовым расстоянием 
4 , то найденный из него суженный циклический (лс, кс) код вида 
0 3 )  над полем С/Г(2т ) с порождающим многочленом Ос (х) =  С (х) 
и кодовым расстоянием й обладает (1С >  й.

Действительно, обозначим через и У2 пространства кодовых 
слов для циклического и суженного циклического кодов. Так как
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множество кодовых слов суженного циклического кода получается 
с помощью введения ограничения на множество кодовых слов цик­
лического кода, то пространство У2 является подпространством У х. 
Пусть V' — подпространство кодовых слов с минимальным весом 
й пространства Уг. Тогда пространство У2 может включать в себя 
полностью, частично или вообще не включать пространство У\. Сле­
довательно, выбрав пространство У2 так, чтобы оно не включало 
в себя подпространство У\, можно тем самым увеличить кодовое 
расстояние суженного циклического кода йс или оставить его рав­
ным (I, но уменьшить его невозможно, поскольку У\, У2 — подпро­
странства одного пространства Уг. Отсюда суженный циклический 
код будет обладать максимально возможным кодовым расстоянием 
йс в том случае, если кодовые слова, имеющие вес не менее с1с, 
в циклическом ходе есть результат кодирования информационных 
многочленов, у которых коэффициенты при х будут принадлежать 
только полю (2).

Вернемся к рассмотренному двоичному сверточному («в, &0) коду 
со скоростью Я — 1/т. Зададим его с помощью матрицы

'О . . . .

О Ип д  . . .

где п — няиоольшая из степеней, порождающих код многочленов» 
а Д  — подматрица вида

О, =
а\

а\а
(15)

элементы которой — коэффициенты при х в порождающих многочле­
нах вида (2). Для сверточных кодов со скоростью Я =* 1/т матрицу 
£>г вида (15) представим в виде О- =  I. ах а 2 . . . а„п | (16). Для 
несистематического сверточного кода число т  определяется коли­
чеством порождающих код многочленов, т. е. п0 =  т .  Отсюда

о ; «1 а,- (17)

Проанализируем матрицу 0'[ вида (17). Каждый элемент матри­
цы а{ принадлежит полю б/7 (2) и является коэффициентом при со­
ответствующей степени х в порождающих сверточный код многочленах 
вида (2) или, что то же самое, каждая подматрица Ь" вида (17) 
матрицы й  вида (14) — совокупность коэффициентов при определен­
ной степени х всех порождающих код многочленов. Следовательно, 
на основании утверждения 1 каждую подматрицу О" вида (17) мат-

84



рицы О вида (14) можно заменить на соответствующий элемент а* 
поля йР (2т ) и получить матрицу

О ап flt
О .  .

ап О (18)

При сравнении матрицы G вида (12) и матрицы Р вида (18) 
можно заметить, что при ограничении числа строк и столбцов в мат­
рице Р матрицк будут одинаковыми. Иными словами, если эт »  
матрицы одной размерности и обладают одними и теми же не­
нулевыми элементами, то они могут быть порождающими матри­
цами. Однако по условию матрица G вида ( 12) задает суженный 
циклический код вида (13), а матрица Р  вида (18) — порождаю­
щая матрица двоичного сверточного (По, &о) кода со скоростью 
R=l/m  над полем GF (2 ).

У т в е р ж д е н и е  3. Если многочлен G (х) вида (9) порождает 
циклический (п, k) код над полем GF (2т ), то полученный из него- 
суженный циклический (rie, fec) код вида (13) полностью задает 
сверточный (я0, kn) код над полем G F  (2) со скорость,® R — 1/т 
и порождающим многочленом F0 (x) вида (8), причем 6(х) =  Fc(x).

На основании Утверждения 3 работу двоичного сверточного ко­
дера со скоростью R =  l /т можно описать следующим образом. 
Пусть задан циклический (п, k) код над полем GF (2т). Кодер такого 
кода реализуем с помощью регистра сдвига с длиной, определяемой 
степенью порождающего код многочлена G(x) вида (9), связанного- 
по модулю поля GF (2т ), количество и связи которого с регистром 
сдвига определяются многочленом G (х). На вход кодера поступают 
информационные многочлены М(х) вида (10) с коэффициентами из 
поля GF (2" ). В кодере происходит умножение многочлена М (х) на 
многочлен G (х) и получение многочлена F (х) вида (11) с коэффи­
циентами из поля GF(2m). Далее многочлен F (х) представляется 
в виде многочлена над полем G F (2), при этом каждый элемент поля1 
GF (2т ) задается последовательностью из т  элементов поля GF {2). 
Приведенная к двоичному F(x) представляет собой кодовую после­
довательность Fz(x) вида (6) сверточного (п0, k0) кода над полем 
GF(2), соответствующую переданной входной последовательности 
М(х) вида (10) с коэффициентами из поля GF (2). Таким образом 
мы реализуем процесс кодирования информации двоичным сверточ­
ным кодером. Если циклический (п, к) код существует над полем 
GF(2m), то на каждый входной символ кодера, являющегося элемен­
том поля GF (2), на выходе кодера появится т  символов, принадле­
жащих полю GF (2), т. е. скорость сверточного кода будет равна 
R = llm .

Итак, на основании утверждения 3 можно получать порождаю­
щие многочлены сверточных кодов над полем G F (2) со скоростью 
R= l /т, используя для этого порождающие многочлены циклических 
кодов над полем GF (2т ). Вместе с тем Утверждение 3 не опреде­
ляет значение кодового расстояния полученного при этом двоичного
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сверточного кода. Отсюда возникает задача выбора порождающих 
многочленов недвоичных циклических кодов для нахождения по­
рождающих многочленов двоичных сверточных кодов с заранее за ­
данными характеристиками и свойствами.

Список литературы: 1. Нейфах А. Э. Сверточные коды для передачи дискретной 
информации. М., 1979. 222 с. 2. Теория кодирования/Т. Касами, Н. Токура, 
Е. Ивадари, Я. Инагаки. М., 1978. 576 с. 3. Кларк Дж., Кейн Дж. Кодирование 
с  исправлением ошибок в системах цифровой связи. М.. 1987. 392 с.

Поступила в редколлегию 29.01.88

У ДК 621.371.334

Н. Н. ГОРОБЕЦ, д-р физ.-мат. наук, Н. П. ЕЛИСЕЕВА

ПОЛЯРИЗАЦИОННЫЕ ЭФФЕКТЫ ПРИ ДИФРАКЦИИ 
ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ВОЛН НА ИДЕАЛЬНО ПОДВОДЯЩЕЙ 

НАКЛОННОЙ ПОЛОСЕ

Задача дифракции плоской электромагнитной волны на идеаль­
но проводящей полосе [1; 2] рассматривалась методом последова­
тельных дифракций в приближении дальней зоны. Вблизи границ 
областей свет — тень использовались полутеневые поля, вдали — луче­
вые разложения дифрагированных волн. Переход от лучевых раз­
ложений к равномерным иолутеневым полям вызывает трудности 
при выполнении расчетов, особенно в задачах, где полоса — только 
■фрагмент сложной геометрической структуры.

Целью работы является получе­
ние равномерной по всем углам на­
блюдения асимптотики поля вторич­
ной дифракции и определение ам­
плитудных, фазовых и поляризаци­
онных характеристик полного поля 
рассеяния на конечном расстоянии от 
полосы. Плоская монохроматическая 
электромагнитная волна с произволь-
ной поляризацией (г°£г0 +  у°Еф) х  
X е~йгс°3((р~(р")_-‘<0/ падает на идеаль­
но проводящую полосу шириной I, 
наклоненную под произвольным у г ­
лом V относительно нормали к линии

визирования АхАа. Вектор к перпендикулярен к краям полосы. Ли­
ния пересечения дифрагирующей полосы с образующими, параллель­
ными оси 1  декартовой системы координат, с плоскостью ХУ пред­
ставляет отрезок АВ. Координата края А вдоль нормали к линии ви­
зирования изменяется в пределах от —к/к до Л/А, (рис. 1).

Как следует из геометрии задачи на рис. 1, точка наблюдения 
•А2 находится на границах свет—тень падающего и отраженного гео­
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метрооптических (ГО)' полей относительно краев А и В и на гра­
нице свет—тень краевых волн с края В при следующих положениях 
h верхнего края полосы относительно линии визирования А[А2:

Лагр =  0; h t rP =  s tg 2у , hBrp =  / cos 7;

ЛвГр == ^Arp cos 2у ’ ^ВАГР =  s Ctg 7 .

По сравнению со случаем дифракции на полуплоскости [3] по­
явилась граница свет —  тень для краевых волн Н в а г р ,  являющаяся 
продолжением полосы' ва край А. Здесь поле волны вторичной ди­
фракции с края A (Uва) компенсируют разрыв поля волны первич­
ной дифракции с края В (Ув)- Функция Грина для задачи при углах 
наблюдения вблизи продолжения полосы за край А записывается 
как сумма U =  Uro% - f  U f0 % +  (^ в  +  V в а )  +  Uk ( 1), где Uro, Uго— 
ГО поля падающей и отраженной волн; %— коэффициент отсечки,., 
равный единице или нулю в областях света или тени ГО волн; 
Uа — поле первичной дифракции с края A; (Uв +  Uва) — полутеневое 
поле волн с края В, дифрагированных на крае А. При удалении от 
Л в а гр  полутеневое поле представляет суперпозицию полей волн пер­
вичной и вторичной дифракций с краев В и А. Для описания физи­
ческих процессов взаимодействия краев полосы введем систему вир­
туальных дифракционных излучателей (ВДИ): ВДИ 1 — источник 
первичной цилиндрической краевой волны с центром на крае А 
и полем UA +  (Ja (дифрагируют падающая и отраженная ГО волны 
на крае А); ВДИ 2 — источник первичной цилиндрической краевой 
волны с центром на крае В и полем U% +  Ub (дифрагируют падаю­
щая и отраженная ГО волны на кромке В), ВДИ 3 — источник вто­
ричной цилидрической волны с центром на крае А и полем 1/ВА 
(дифрагирует первичная краевая волна с кромки В на крае А). Каж­
дая краевая волна задается в своей системе координат с центром 
в источнике волны, поэтому введем наряду с общей прямоугольной 
системой координат XYZ в точке наблюдения А2 декартовые систе­
мы X 1Y1Z1 и X 2Y tZt на краях А и В соответственно.

При описании полей ВДИ 1, 2 используем строгое представление 
поля первичной дифракции на крае полуплоскости." Для падающей 
волны на крае В оно имеет вид

t/B =  + ± M l ! p h z l Ur0' (2>

Здесь
я  1

ф (1/V1) =  (2е * T lV n )  J  е«М/; 1 cos ,
о

верхний знак берется в области света падающего поля, нижний — 
в области его тени. Компоненты дифрагированных и ГО полей в 
точке наблюдения записаны в работе [4], в которых в исследуемом

87



случае необходимо учесть сдвиг по фазе, равный —кс, для волн, 
падающих на край В относительно края А.

Стандартная форма полутеневого поля (V в +  ^ в а )  с  точностью 
до регулярной цилиндрической волны с центром в вершине А и фрон­
том гг +  / =  ввд совпадает с произведением поля падающей волны 
Vв  на интеграл Френеля:

Из (3) с учетом (4) получим равномерную вблизи продолжения 
полосы асимптотику поля вторичной волны С/ва (поле ВДИ 3 от 
волны с края В , идущей по одной из сторон полосы):

Вдали от направления продолжения полосы эта асимптотика долж­
на перейти в лучевое разложение волны вторичной дифракции, по­
этому коэффициенты ВХг находятся методом асимптотического 
сшивания с ним [4]. Чтобы использовать (5) для равномерного опи­
сания поля ВДИ 3 при всех углах наблюдения, учтем, что и  в =  
разрывная функция, меняющая знак при переходе через границы 
свет—тень ГО поля, а вторым разрывным слагаемым можно пре­
небречь ввиду его малости. Согласно этому получим

где первый знак « + » берется в области света ГО поля, второй — 
в области света волны первичной дифракции, знак «—» — в области 
тени того или другого поля. В случае полосы по обеим ее сторонам 
распространяются две волны первичной дифракции с края В и об­
разуются две равные по амплитуде волны вторичной дифракции 
с центром на крае А, поэтому равномерной асимптотике полного 
поля ВДИ 3 соответствует удвоенное значение (6) , а полутеневое 
поле в ( 1) имеет вид

Равномерная асимптотика электрического поля ВДИ 3 при Е-по- 
ляризации падающей волны совпадает с (6) ,  а при Н-поляризации

00

О =  и в +  и ВА =  и вР  (£в а ) +  е ^ ВА ^  ( 4 Г + ’Х ‘ (3)

где ^ ( Ы = ± М 1 £ ^ 1 ± -1 ; |ва =  ^ ( 5 в Г - 5 в )  =

=  У к (1 +  гг — г2). (4)

и ВА =  и - и вх =
и+1/2

(5)

]■ (6)

оо

и  в +  и ВА =  и вФ (| 1Вд  1/1/7) +  2еШвА 2  ( 4 ) к+1/2Д
к + 1 /2

(7)
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компоненты находятся из уравнений М аксвелла дифференцирова­
нием (6) :

При скользящем наблюдении срх =  я  аргумент |ва  =  О, Ф (0 )  — 
=  0 и тогда полное поле ( 1) запишется так:

Д ля Н-поляризации £/д =  Я 2д )Ф1=Л =  0 , В о н  |<р,=я =  0. Из (9), с уче­
том ( 10) следует, что при скользящем наблюдении поле рассеяния- 
полосы равно нулю при Н-поляризации и зависит от угла падения- 
волны и ширины полосы при Е-поляризации.

При скользящем падении волны поле рассеяния определяется 
из (9) согласно принципу взаимности:

для Н-поляризации С/в — 0 ; коэффициенты равны нулю в обоих 
случаях. Из (11) с учетом (12) следует, что поляризованная перпен­
дикулярно к полосе волна не испытывает дифракции при любых 
углах наблюдения и на произвольном расстоянии от полосы. При. 
Е-поляризации дифрагированное поле интерферирует с ГО полем, 
а при скользящем наблюдении полное поле рассеяния равно нулю.

По разработанному алгоритму на ЭВМ проведены расчеты ампли­
туд и фаз компонент, поляризационных характеристик электрического'

(8)

оо

Здесь для Е-поляризации падающей ГО волны

/ I \и+1/2
U  =  U r o  +  U А +  2e«<'+'i> ( ■ j )  ß v

и+1/2
(9)

(10>

оо
/ і \и*Н/2

и  =  Uro +  U b +  2 j  ( t )  QV  (l 1}

Здесь для Е-поляризации

UB =  £ гго|ф(|/2krt sin ^  j V i J  — l ] ,  ( 12>



«оля для 1/К =  1 и в/К =  5. На рис. 2, 3 кривыми показаны резуль­
таты  расчетов для следующих углов наклона полосы; V =  —90 — 
сплошные, —80 — пунктирные, —70° — штрихпунктирные. На рис. 2 
представлены зависимости амплитуды ортогональных компонент элект­
ромагнитного поля от расстояния Ь/Х вдоль нормали к линии визи­
рования АхА 2. При значениях /гД, когда в точку наблюдения по­
падают прямая и кривые волны, ГО поля всех компонент не зависят

v v W V \
----- 1-------- -j_____ I_____ I

\\ / л
Нов j'/  
№ //

-В -4 - 2  0 
t М/Л

Рис. 2

о т угл а падения и равны \Ёг\ =  1 , \Ёу | =  1, \ЁХ\ =  0. ГО поля 
интерферируют в областях М / К ~ —1 , 8 1 . . . —2,54 для у =  —80° 
я  Ah/К = —4 , 1 9 . . . —5,97 для у =  — 70°. Амплитуды интерферен­
ционных ГО полей изменяются в зависимости от Н/К или от связан­
ного с ним параметра а  =  arctg (s/h) и от угла падения волны фоа 
ло законам

I ЕгГ0\ =  2 sin [krt sin Фоа cos (фоа +  а ) ] ;  I Ё Уго | =  1 - f  cos2 2ф0д +

+  2 cos 2фод cos [2kri sin фол cos (фод +  °0L I £*ro l =  s in 2фод. (13)

SO



Область чисто дифрагированного поля определяется интервалом зна­
чений от нуля до /гВгр =  0,34 для у = —70° и до Лвгр = 0 ,1 7  для 
у — —80°. Следует отметить большую скорость уменьшения ампли­
туды £ 2-компоненты, чем Еу, что объясняется различием диаграмм 
направленности краевой волны при Е- и Н-поляризациях падающей 
волны.

Перейдем к  анализу поляризационных характеристик поля, диф­
рагировавш его на наклонной полосе. Р езультаты  расчетов зависи­

мостей коэффициента эллиптичности <5 и угла ориентации поляри­
зационного эллипса р для случая линейной поляризации падающей 
волны с плоскостью поляризации под углом 45° к  кромке полосы 
приведены на рис. 3 а, б. Здесь линейная поляризация в области 
интерференции ГО полей преобразуется в эллиптическую. Взиду
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малого размера полосы /Д—1 область интерференции незначитель­
на и коэффициент эллиптичности не превышает значения 0,35. 
С увеличением ширины полосы растет протяженность области 
интерференции и поляризация рассеянного поля изменяется в боль­
ших пределах — до круговой. Угол ориентации поляризационного 
эллипса изменяется по осциллирующим закономерностям в преде­
лах  от 35 до 70 е, а при скользящ ем падении (сплошная кривая) 
достигает 9 0° для Л Д = 0.

При падении волны с круговой поляризацией расчетные зависи­
мости коэффициента эллиптичности и угла ориентации поляриза­
ционного эллипса представлены на рис. 3, в. В области интерферен­
ционного ГО поля коэффициент эллиптичности п адает до значений
0,45 ... 0,5, а с увеличением ширины полосы — до нуля. В области 
полутени и тени ГО полей ко?ффициент эллиптичности уменьш ается. 
С увеличением этой области появляется осциллирующая зависи­
мость 6 за счет интерференции краевы х волн. В отличие от случая 
линейной поляризации падающей волны, при круговой поляриза­
ции имеет место вращение плоскости поляризации вектора электри­
ческого поля в области света. В области полутени и тени угол ори­
ентации изменяется монотонно от нуля до 70°. При скользящ ем 
падении волны зависимости 6 и р симметричны относительно Л Д = 0, 
где амплитуда ^-компоненты обращ ается в нуль и поляризация из 
круговой преобразуется в линейную (сплошные кривые следует 
продолжить до н уля). Плоскость поляризации вектора электриче­
ского поля приближается к плоскости поляризации Е-компоненты 
и совпадает с нею при /гД=0 .

Таким образом, равномерные асимптотики полей виртуальных 
дифракционных излучателей позволяют рассчитать поле рассеяния 
полосы произвольной ширины на конечном расстоянии от нее при 
любом угле падения и любой поляризации волны. В результате про­
веденного анализа обнаружено, что деполяризация волны в обла­
стях  интерференции ГО полей и их тени существенно зависит от 
угл а падения волны и ширины полосы, причем тем сильнее, чем 
меньше угол падения и больше ширина полосы.
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УДК 537.874

Н. П. ЖУК, канд. физ.-мат. наук, С. Н. ШУЛЪГА

ДВУМЕРНАЯ ЗАДАЧА РАССЕЯНИЯ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ВОЛН 
НА ЦИЛИНДРИЧЕСКОМ ВКЛЮЧЕНИИ В ПЛОСКОСЛОИСТОЙ СРЕДЕ

Выполнение данной работы продиктовано рядом проблем интег­
ральной оптики [ 1] и геофизики [2 ], которые в теоретическом плане 
сводятся к задаче рассеяния плоской электромагнитной волны на 
многослойной структуре с инородным включением. И спользовалась 
двум ерная модель в виде плоскослоистой среды с включением в 
форме кругового цилиндра. Достаточно реалистичная, эта модель 
поддается аналитическому рассмотрению с помощью сравнительно 
простых средств. Известные ранее результаты  получены для част­
ных случаев, когда среда, вмещающая включение, представляет 
собой двухслойное кусочно-однородное полупространство* [1; 2J.

Опишем постановку задачи. Отнесем трехмерное пространство 
к прямоугольной декартовой системе координат х, у, г. Ось Oz на­
правим вертикально вверх, а ось Оу — вправо. Окружающей среде 
отведем область 0 < z <  + °°, а структуре — область —о о < г< ;0  
(—со< х, у <  + оо). Совокупную среду, заполняющую все простран­
ство, охарактеризуем комплекснозначными диадами диэлектриче­
ской и магнитной проницаемости:

е (г) =  e* (z)(x0x0 +~у0~у0) +  ег (г) гХ\

V (г )  =  !h  ( г )  ( V o  +  УоУо) +  Иг ( г ) V o  (1)

(х0, у0, г0 — орты осей х, у, г). Окружающая среда однородна и 
изотропна, в соответствии с чем для каждого значения символа 
1] =  е или [х функции г|,(г) и пЛг) принимают при 0 < г < Н - ° о  до­
стоянные и одинаковые положительные значения: Г[,(г) =  т)2 (г) =  т)е> 
> 0 . В области —оо <  z <  0 среда состоит из неоднородного слоя 
/ < 2 <  0 и однородной подложки —оо < г < / .  Неоднородный слой 
и подложка — одноосные, с вертикальной оптической осью. В пре­
делах / < z <  0 величины x\t (г), Т1г (г) — произвольные кусочно-r лад- 
кие функции переменной 2, а на интервале — оо < 2 < /  они при­
нимают постоянные значения Ti<(z) =  T)rt, т1г (г) =  т)сг (Tic/, г =  const). 
Среда в нижнем полупространстве считается диссипативной, поэтому 
мнимые части функций т ^ г )  и т]2(г) при / < г <  0 и постоянных 

т\сг положительны. Случай среды без потерь входит в наше 
рассмотрение как предельный.

Пусть сторонние монохроматические источники ./(г) и М ( г ) ,  
распределение которых не зависит от х, создают в указанной регу­
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лярной среде поле Е0(г), Я 0 (г). Оно подчиняется уравнениям М акс­
велла

У± х  Е0(г) — 1̂ о ц (г) Н0 (?) =  — (4я/с) М (О;

VI X Я 0 (г) +  г'£0е ( г )~Е0(г) =  (4я/с)У (г), (2)
(—со < 1/, г < + о о ) ,  условиям непрерывности горизонтальных ком­
понент поля на всех поверхностях раздела и излучения в бесконеч­
ности. Здесь и далее временной множитель опущен; с —

— —>-  

скорость света в вакуум е; к0 =  со/с, г =  (0 , у, г); =  у0ду -\- г0дг. 
Из (2) видно, что вертикально (я) поляризованная составляющая 
поля Нох, Е0у и £0г порождена компонентами Мх, и J г источни­
ков, а горизонтально (р) поляризованная составляющая Е0х, Н0у, 
Я 0г— компонентами J x, Му, Мг.

Поместим теперь в слой / С  г <  0 включение в форме беско­
нечно длинного цилиндра с поперечным сечением 5 , образующие 
которого параллельны оси Ох. Материал цилиндра — одноосный, 
с вертикальной оптической осью. Он характеризуется диадами ди­
электрической и магнитной проницаемости ёр(г) и \1Р(г) (1). Их 
компоненты ер<(г), &рг(г), IV  (О и Нти(г) представляют собой кусочно­
гладкие комплекснозначные функции переменного г, вид которых 
пока не конкретизируем. Пусть 5  и область локализации сторонних 
источников в плоскости уОг не пересекаются. Тогда во внешности 

области 5  электромагнитное поле сторонних источников можно
представить в виде Е — Е0 +  Е', Я  =  Я 0 +  Я ',  где Е0, Я 0 — пер­
вичное поле, создаваемое источниками в отсутствие включения, а
Е', Н' неизвестное рассеянное поле. Поле во внутренних точках 
включения, также подлежащее отысканию, при необходимости обо­
значим индексом р: Е(г) =  Ер(г), Н(г) =  Нр(г) (г£ 5 ). С этого 
момента рассматриваем я — поляризованное поле Е =  (0, Еу, Е2),
Я  =  (Нх, 0, 0), положив, что 3 =  (0, 1  у, /г), М =  {Мх, 0, 0).

Из уравнений Максвелла в области СБ, дополняющей 5  до всей 
плоскости г/Ог, условий сопряжения для поля на границе Ь области 
5  и формул Грина вытекают следующие соотношения:

Еу (?) =  [ Цкф, (г)] дгН\ (7), Ег (г) =  — [ Офг (г)] д2Нх (г), (3>

Н’х (г) =  { йГ <НгТг, ? ) ,  Нрх ( ? ) )  (7еС 5);
£

Я0х (?) +  5 йГ <яе £  ?), НРх (?)) =  0 (?£ 5). (4)
ь

Обозначим



d f  и N' — элемент длины контура L и нормаль к L в точке г' £ L,
направленная из 5  в C S :N '— (0, Nyr, NZ'). Функция НЕ(г, г’) 
определена как решение уравнения

[Dg (z) -)- kt (2) 4* ду\ Hs (г, г ) =  е2 (г) б (г — г ) (5)

(—оо <г/, 2 <  + ° ° ) . которое в точках разрыва коэффициентов этого
уравнения непрерывна вместе с е~1 (г) дгНг (г, г') (последнее — при 
г ф г ') ,  а в бесконечности удовлетворяет условию излучения. Здесь 
D8 (г) =  ег (г) д геГ1 (г) дг; k\ (z) =  kl&z (г) (z); 6 — дельта-функция Ди­
рака.

В области S  из уравнений М аксвелла и условий на внутренних 
границах раздела следуют соотношения

Epyif)  =  [i/k0ep t(r)] дгНрх (г), Ерг (г) =  — [i/koBpn (Г)] дуНрх(г) (6) 

уравнение для Нрх(г)

[deSj/1 (г) dz +  д уг^1 (г) ду +  641pt (г)j Нрх (г) =  О . * (7)

и требование непрерывности величин Нрх (и), [г~/ (г)пг (г) дг +  е^ 1 (г) X 
Х пу(г)ду] Нрх(г) на всех линиях в S, где коэффициенты уравне­
ния (7) испытывают разрыв (п — нормаль к линии разрыва: п =  
— (О, пу, пг).

Дополним уравнение (7) и упомянутое требование непрерывности 
равенством, вытекающим из тождества (4):

Ип^ J (Не £  ? ) , Нрх (?)> dV =  -  H0x(rL), {rL g L). (8)

В результате получаем замкнутую краевую задачу относительно Нрх 
в  области S . Соотношение (8) играет роль нелокального граничного 
условия, учитывающего наличие внешней области C S [1 ; 3; 4, с. 5].
Если величина Нрх (г) известна, равенства (3), (6) превращаются 
в  прямые формулы для расчета Н'х, Е'у, Е'г и Еру, Ерг-

С этого момента считаем, что включение целиком находится 
в однородном и изотропном участке d<.z<zb  неоднородного одно­
осного слоя / < z < 0 ( / < d < & < 0 ) .  В пределах данного участка 
для каждого значения г\ =  е или [х обе функции •% (z) и т]г (г) со­
впадают и принимают постоянное значение T]mi е*>г(2) =  ет , м-г> г (z)=  
=  Цт (em, |im =  const). Приведем выражения для полей, возбуждаемых 
в  регулярной структуре источниками частного вида.

Обозначим ke =  k0 V  , k =  k0V  8т Цт, kcs =  k0 V  гсг\ьс1 (0 <1 
c a r  gke,m,ce<n) и введем в рассмотрение следующие функции 
комплексного переменного Kl

Усе =  [(ЪсгЫ{к1г -  X*).]»*, у  =  (Ä2 —  X2) 1/2,

Уе =  ( $  — и2)'/2, с (f, х) =  7се (х)//г0ес£. (9)
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Определим на интервале f < z < d  функцию 4*7(г, х) как любое 
решение уравнения [De(z) +  k\(z) — х2] и (г) =  0 (10), которое в точ­
ках разрыва коэффициентов этого уравнения при / <  z <  d непре­
рывно вместе с е г 1 (2) dzu (z), а при г == / +  0 подчиняется гранич­
ному условию [дг +  ik0l  (/, х) е, (/ +  0)] 1Р8 (г, и) — 0. Далее положим, 
что указанные условия в точках разрыва «встроены» на соответству­
ющем интервале в уравнение ( 10), и упоминание о них мы опускаем. 
Вычислим величины

£(d, к) =  — % (d  — 0 , n)/ik0&t (d — 0) ¥ё (d — 0 , х);
С (6 , х) =  [t{d, х) +  {y/ik0em) tg (yh)]/[ 1 — i (k0nm/y) £ (d, x) tg (y* )] ( 11 ) 

(•г= дг, /г =  & — d) и построим на интервале 6 < z <  0  функцию 
Ф ё(2, х). Она служит решением уравнения (10) при f r < z < 0 и 
удовлетворяет при 2 =  Ь +  0 условию [дг +  i£0? (&, X) Si (& +  0 )] X 
X Фе (г, х) =  0. Обозначим £(0, х) =  —Ф8 (—0. х)//£0е< (—0) Фв (—0, х). 
Величины £ имеют смысл входного импеданса соответствующей 
границы: z — f , d , b  или 0  — по отношению к полю, источники ко­
торого находятся выше этой границы. Введем на всей оси —оо <  
< 2 <С +  оо решение уравнения ( 10) следующего вида:

| ехр(—iyez )+  Rs(0,K)exp(Lyez), 0 < z < + o o ;
(Z’ Х )~ ]  [1 +  Я5(0 , x ) l/ C -(x )f - (z , х), - о о < 2 < 0 ;

Фе (г, Х)/ФГ (—0, х), b <  г <  0;
L~ exp (iyz) +  М~ exp (—iyz), d < z < .b \
N~%(z, x)/Ws(d — 0, x), / < 2 < d ;  
exp [iycn (/ — z)] N -% (f+ 0 ,  x)/Yg (d—0 , x), — оо <  г <  f;

(13)

Я  ( 0 ,  X ) =  ; /С- (X ) =  - ?■}— ' x ) . ;
s Те +  * о е еь ( 0 , X) w  Ф 8 ( — 0 , X)

2L~ (x) =  e -W  [ 1 — k0em£ (&, x)/y], 2M - (x ) =  e‘>* [ 1 +  &0em£ (b, x)/y];
N~ (x) =  cos (yh) +  (ik0em/y) £ (b, x) sin (yh). (14)

Определим общий правильный лист Сг римановой поверхности функ­
ций 7е(х) и у (х )  условиями ImYe (x )> 0 ,  1гп7 ( х ) > 0 . При х£ С г
функция H0x(r) — exp(ixy) А~Н~ (г, х), очевидно, описывает поле, 
возбуждаемое в среде s — поляризованной плоской волной с ампли­
тудой А~, которая падает из верхнего полупространства в направле­
нии волного вектора у0х  — z0ye. Пусть х ' — произвольный корень 
уравнения уе (к) - f  k0t (0, х ) ге =  0 (15). Положив =  A ’s [уе +  k0 х
X £(0 , х ) е е]/2уе, совершим в предыдущем выражении для Н0х(г) 
предельный переход х-> -х '. В результате получаем первичное поле
в виде нормальной волны слоистой среды Н0х (г) =  exp (ix,'y)A's Hn(z, х ') , 
где

f e x p [ iv ,(* ')* ] . 0 < z < + o o ;
Н п (г, х  ) | t - W F - f o x 1), —  оо < г < 0 . (16 )

F~ (z, х) =
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Обозначим |(0, х) =  уе(х)/к0ее и введем в рассмотрение функцию 
Фе (г, и) — решение уравнения (10) на интервале 6 < z < 0 ,  удовлет­
воряющее при z =  —0 граничному условию [дг — ik0et (—0) £ (0 , х)] X 
X Фе (2, и) =  0. Введем величины

I (Ь, х) =  Фе ф +  0, H)/ik0Et Ф +  0) Фе ф +  0, х); 
l{d , х) =  [£(&, х) +  (y/ikg гт ) tg(yft)] [ 1 — (ik0zm/y)l(b, x ) t g (yh)} (17)

л функцию (г, х). Последняя определена на интервале / < 2 < d  
как решение уравнения ( 10), подчиняющееся при z — d — 0 условию 
'■dz — ik0e,t(d — 0) £(d, x)] (г, x) =  0. Свяжем с ¥ g (2, x) функцию 
переменного x : | (/, x) =  'i ’t  (/ +  0, x)/i£„e, (/ -J- 0) (/ +  0, x). Вели- 
4ины £ имеют смысл входного импеданса соответствующей границы
2 =  0 , b, d или /) по отношению к полю, источники которого на­
ходятся ниже этой границы. Обозначим через Н+(г, и) следующее 
решение уравнения ( 10) на всей оси:

[1 +  Qs(f, х ) ]К+ ( х )F+ {г, х ) , , / < 2 < + ° о ;  
ехр [iycs (Z — /)] +  Qs (/, X) exp [t'Yce (J — 2)], —OQ< z <  /;

(18)
exp (iyez) N+<£>t(—0, х)/Фе Ф +  0, х), 0 <  2 <  +оо;
А^Фе (2, х)/Фе ф +  о, х), b <  2 <  0;

Я + (2, х) ч

F+(z, х) — /19\
Z.+ exp (гуг) - f - e x p (—iyz), d < z < .b \
< ( 2, K)/Wt{f +  0, х), / <  2 <  d;

} vC£ +  V rtS( / ,* )  ’ ( ) Г е (/ +  о , х ) ’
2L* (х) =  Q—iyd 11 4_ k0zmi  (d) x)/Y]; 2уИ+ (X ) =  e** [ 1 -  k0Bml  (d, x)/vl;

N* (x) =  cos (yh) +  (ikotm/y) I (d, x) sin (yh). (20)

Легко видеть, что при к£Сг функция H0x(r) — exp(ixy)AtH +(z, х) 
эписывает первичное поле, которое возбуждается плоской волной 
:  амплитудой A+s, идущей из нижней среды в направлении волнового — —*• 
вектора у0к +  г0уСЕ.

Стандартная схема построения функции Не (г, г') путем разло­
жения в интеграл Фурье приводит к окончательному результату:

0 =  J  х )Я -(г< , х )е '* < ^ 7 ; (21)
—»во

Де (х) =  еГ1 (z) [Я -  (г, х) дгН* (г, х) — Я + (г, х) d2t f -  (г, х)];

г> =  max (г, z'), z< =? min (г, г'). Контур интегрирования здесь п 
5 последующих выражениях (27), (29), (30) считается лежащим на 
правильном листе Сг. На участке —&е < х < А ге он совпадает с тем 
берегом разреза по линии 1ш 7е(х) =  0, где arg  уе (х) =  0 . Значения
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функции 7 е(х) в точках упомянутого контура можно записать как 
уе (х) =  ^ £ е  — х2 при — <  х  <  и уе (х) =  г ^ х 2 — ̂  при х >  
либо х <  — (здесь фигурирует арифметический квадратный корень). 
Величины#* (г, х), а значит, и подынтегральное выражение в (21) 
не зависит от выбора ветви функции у (я). Это ж е характерно для 
полученных с использованием (21) формул (27), (29), (30), (33). Под­
черкнем, однако, что в статье используется одна и та ж е ветвь у (х). 
Ее удобно зафиксировать проведением разрезов по линии 1пту(х) =  
=  0 и требованием 1т у ( х ) > 0  в остальных точках комплексной 
плоскости.

Перейдем к решению задачи относительно поля внутри включе­
ния. 1 Ограничимся . далее частным случаем, когда цилиндр имеет

круговое сечение радиуса а с центром в точке гр =  (0 , ур, гр), т. е. 
5  =  { г : |г — гр\<а) (Ь +  а < г р <  — а), материал цилиндра изо­
тропный и радиально-слоистый: гт  (г) — еРг (г) =  гр (р), \лт (г) =  \1р1(г) =  
=  [1р(р). Здесь ер (р) и ц„(р) — некоторые кусочно-гладкие комп­
лекснозначные функции переменного р — {(у — ур)2 +  (2 — гр)2]1/2. 
Пусть (р, V) — произвольное решение уравнения с (комплексно­
значным) параметром V:

Р > М Р ) - £ ] * . ( Р .  » > - 0 , (22)

(0 С  р <  а), которое в точках разрыва коэффициентов этого урав­
нения непрерывно вместе с е^ 1 (р) дКе (р, \)/др, а в точке р =  0 
ограничено. Тогда решение уравнения (7), удовлетворяющее надле­
жащим условиям непрерывности на внутренних границах раздела, 
запишем в виде

> 4*00
НРх (г) — £  1т Нт Яе{р, т )ехр (/тф ), (23)

т ~ — оо

где 0 <  р <  а, Нт — неопределенные коэффициенты; ф — угол по­
лярной системы координат р, Ф в плоскости уОг с центром в точке
гр'■ У — Ур ~  рсоэф, 2 — г^ ^ р э ш ф . Подстановка (23) в нелокаль­
ное граничное условие (8 ) доставляет бесконечную систему линейных 
алгебраических уравнений относительно Я т :

Нт  +  ^  СтпНп =  Рт , т  =  0, ± 1 , ± 2 ............ (24)

Соответствующие вычисления приведены в работах [1; 2]. Коэффи­
циенты при неизвестных и правые части имеют вид

Стп =  gz(rn,n)p&{n)|щe (m), Рт =  /«(т)1щ е (т)\ (25) 
. . е а д е (а , л) д J n ( k a )

Р* (п> Ча о ) да  • № ) -  К* » )  ~~да ■’
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*  <*> “  т а -  H" {ka) -  *• ^ m) dJ4 r ±  ’ W
2л

/е (m) =   ̂ d y  И Ox (rL (cp)) e~ im(P/Jm(ka) naim+y.
о

Используем следующие обозначения: Н $  и /„ — функция Ханкеля 
первого рода и функция Бесселя порядка m; rL — переменная точка 
на контуре L, г£.(ф) =  (0, г/р +  асовф, гр +  аэш ф ).

+«
ge(m, п) =  J  dx[X~mAu(x, я) +  XmA2s (и, n)]/vAs (х); (27)

— во

Ai, (х, л) =  е - “ *  #s (d, n) [%-ne2Cyzp +  %ne2lvbQs (ft, x)];
A2s (x, n) =  e2ivbQs (b, x) [Г е _2,'72Р +  X~ne - 2lydRs {d, x)];

D M  x ')  =  V ~~ feo8mS ( d > x )  . уч , ,  . _  V —  fe0emj  ( b , x )  ,
S ( ’ } V + VmS (d, x) * (Ö’ И) “  V +  V m l (*. x) »

As (x) =  1 — Rs (d, x) Qs (ft, x) exp (2 iyh), » '  (28)

X(x) =  [x  - f  iy(x)]/k. В частном случае, когда первичное поле в слое
d <  2 <  ft определяется выражением Я 0лг(г) =  exp (tx0/y) [L0 exp (iy0z) - f  
- f  M0 exp (—iyQz)], коэффициент /е (m) из (26) приобретает вид fe (т)  =  
=  (2 Ha) exp (i*0yp)[L0X-m(Kn) exp (iy0zp) +  M0xm (x0)exp (—iy0zp)], y0 =  
=  T(x0).

Считая, что решение системы уравнений (24) известно, подставим 
формулу (23) с учетом (21) в нижнее из соотношений (3). В резуль­
тате получаем следующие выражения для рассеянного поля во 
внешности включения: при f t < 2 < !+ 0 0  

 ̂ -+-00

Н'х (г) =  £ dx «е (2, х) tg (х) QUiy^yp]Ps (x)/2iyAs; (29)
— 00

при — ОО <  2 <  d
4-00

Н'х (г) =  j  dx t)e(2, х) г8 (х) &’л''и~ур) s e (x)/2iyAs. (30)
— оо

Здесь
te(x) =  exp (iyb)[ 1 +  Qs (ft, x)] (—0, х)/Ф+ (ft +  0, x);

/■8 (x) =  exp (—iyd) [ 1 +  Rs (d, x)] ¥ 7 (f +  0, x/¥7(d — 0, x); (31) 
Pe (x) == Fs (x) exp (— iyzp) +  Gg(x) Rs (d, x) exp [iy (zp — 2d)];

S e (x) =  Ge (x) exp (iyzp) +  Fe (x) Qs (ft, x) exp [ iy (2ft — 2P)];
oo

(x) =  a £  Hmpe (m) Xm (x);
m——«5

Ge ( x )  =  о  S  Hmpt (m) X~m (x);
m = — oo
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Функция ме (z, x), определенная на интервале b <  г <  +  оо равна 
exp(i'VeZ) при 0 < z < + o o  и (г, х)/Ф+ (—0 , х) при 6 < z <  0 . 
Функция y8(z, и), которая задана в области —оо < z < d ,  совпадает 
с Y j(z , x J/ 'P ^  +  O, и) при f < z < d  и равна ехр[гусе((2 — z)] при 
— оо < z  < / .

Применив к вычислению интеграла в (29) метод стационарной 
фазы, придем к выражению для рассеянного поля в верхнем полу­
пространстве ( 0 < 9 < л ) ,  справедливому при kj^ cosa 0 » l :

Н'х (г) =  V n  U (х .) Ре (xs) ег(‘ «Ы я/4,/ Щ  Д s (х,). (32)

В этой формуле L и 0 — полярная система координат в плоскости 
уОг с центром в точке (0, ур, 0): у  — ур =  L cos 0, z =  L sin  0.

Деформация контура интегрирования в (21) в верхнюю полу­
плоскость листа Сг приводит к известному представлению функции
Нг (г, г’) в виде разложения по собственным волнам регулярной 
среды [5 ]. Соответствующее представление для рассеянного поля 
в  области —o o < z < + o o ,  \у — ур\ > а  запишем как

Н'х (г) =  (2я/ет ) [ £  Hn(z, Kfe) Ql*kly-Vpl hk/2iy.kMsk - f  
k

+  t j  dx H- (z, x) exp [ Ы | у  — yp | ] h. (x)/Mse (x) +
Г

+  i £ dx H* (z, x) exp [Щ у — ур\\к  (x)/Af sc ( x ) .  (33)

Здесь £ — сумма по всем корням nk уравнения (15), которые лежат
k

на С г в верхней полуплоскости Сг — {х: Im х >  0} 0  {х : Im к  =  0, 
R e x > 0 }  (заметим, что из-за наличия диссипативных потерь в среде 
упомянутых корней на вещественной оси х нет), Г и Gs — ориенти­
рованные контуры в С*. Контур Г включает положительную часть 
мнимой оси и отрезок 0 <  х <  вещественной оси. Он совпадает 
с  тем берегом разреза Im 7 (х) == 0 в верхней полуплоскости, на ко­
тором а га уе (х) ==0 , и проходит в направлении от точки х  == ke 
к  бесконечно удаленной точке. Контур Gs, идущий из точки х == kC8 
в бесконечность, совпадает с тем берегом разреза Im усг (х) =  0 на 
множестве CV+, где arg усг (х) =  0. Далее

(и) =  4луе(х) Rs (0, х)/ее; Msc (х) =  4лусг (х) Qs (/, х)/ес(;'

М ,  -  1 Г 1 1 к «ге д :  < °’ х > ] |  /3 4 ч
2ее [  у е (и ) ^  Ы  д х  J V /

hk =  h_ (х*). Величины hv (х) (v =  ± ) соответственно случаям у >  
> У р +  а или У<СУр — а записываются выражениями

hy (к) =  Lv (к) d e (х) exp ( iyzp) - f  Mv (х) / е (х) exp (— tyzp);

аоо



hv(yс) =  Lv (x)FK (y)exp(iyzp) -f- Mv (к) G? (x) exp (—iy2p)\ (35)
,  OO ' -h 00

Fe (x) =  a £  Hnps (m) [ —X (и) \m, G8 (x) =  a £  Я mp8 (m) [—x (*) l~"n-
—>oo <»

Таким ж е образом можно рассмотреть задачу рассеяния в случае 
нескольких цилиндрических включений.
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ИССЛЕДОВАНИЕ ТОКОВ В ИЗОЛИРОВАННОЙ АНТЕННЕ 
КОНЕЧНОЙ ДЛИНЫ

Анализ изолированной антенны проведен для окружающей сре­
ды  электрически намного плотнее изолирующей оболочки, при кото­
рой наиболее точным оказы вается простое приближение длинной 
линии *. Рассмотрен важный 
для практики случай, цогда 
электрическая плотность слоя, — -  
окружаю щ его трубчатую  ан- 7  I' 
тенну, гораздо больше плотно- (
СТИ среды С помещенной В ней \  !
изолированной антенной. --------

Вывод интегрального урав­
нения для тока. И сследуемая структура состоит из идеально про­
водящего цилиндра радиуса а  длины 2/г с абсолютно тонкими стен­
ками, расположенного внутри бесконечного диэлектрического ци­
линдра со стенками толщиной в—а (рисунок). ’ 

Выберем цилиндрическую систему координат с осью ог, совпада­
ющей с осями цилиндров и с центром в середине проводящего 
цилиндра. Предположим, что й а <  1 (к — волновое число свободного 
пространства). Электромагнитное поле, создаваемое генератором дельта­

*  Кинг Р., Смит Т. Антенны в материальных средах: В 2 т. М., 1984. Т. 2. 824 с.
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функции, размещенном в центре антенны и поддерживающем при 
г  =  0, г =  а  электрическое поле Е0г — —Уе0б (г), где Уо — ЭДС гене­
ратора, найдем в виде электрического векторного потенциала, который
имеет только одну составляющую А =  (0, 0, Аг(г, г)), удовлетво­
ряющую уравнению Гельмгольца ,

(А +  /г2) Аг (г, г) — 0 г < а ,  г>Ь\
(А +  кЧ)Аг (г, г) — 0, а < г < & .

Здесь А — оператор Лапласа; е — диэлектрическая проницаемость 
изолирующего цилиндра.

Воспользуемся преобразованием Фурье
во

А (г, 0  =  ]" Аг {г, г)е‘& с1г,
*— оо

для которого будем иметь уравнение Бесселя

1 д (  дА \ , п
7 1 Р [ г ~дГ) +  ЪА =  ° . (2)

=  /е2е — |2.
Решение (2) запишем в виде

( ^ 0 ( ^ 1), г < а ;
-4(г, □  =  | (г|е) +  B J о (г£е) ,  а < г < Ь ; (3)

I СЯо1’ (г^ ), г > 6 ,

где =  £8, если е =  1 , а для записи в областях г <  а  й г >  & 
учтено поведение поля при г =  0 и г-> оо ,

Удовлетворим граничные условия при г =  а и г — Ь. Так как

Е Л г .г ) -------^  „ №
("йР^ +  А/4г* г < а ,  г < Ь

или для преобразований Фурье
I2

Ёг - ~ А ,  г < а , г > Ь ;

к*
Е^ 1 й А' а < -г <°>  

выполнение граничных условий при г — а даст соотношение

£ [АН^ Ш  +  В 1й Ш ]  =  е£?/У0 Ш ,  (5)

если г — Ь —
II [АН$> (Ь|8) +  Б /0 (*&)] =  г1!СН1о1) (Ь^). (6)
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—V - >- д д  ,
Учитывая, что В =  гоЫ , а Вв = --------- , и выполняя условия

непрерывности Ве на границе т — Ь, получаем

{А [НР (гШг +  В и е(г1е)}'г)г~ь =  С [НР (г^)]л

или после дифференцирования цилиндрических функций

АЪНР (ЬЫ +  В & ъф Ы  =  С ^ я !1' (Ь|г). (7)

При переходе через границу г — а касательная составляющая
вектора В испытывает разрыв, равный плотности поверхностного тока 
на проводящем цилиндре. Следовательно, когда | г | <; к, Ве (а+, г) —
— Ве (а_, г) =  /г (г) или в образах Фурье

А 1Л 1) Ш  +  в и х Ш  -  Ш  =  и (5). (8)

Таким образом, для определения неизвестных коэффициентов А 
В, С, р  в выражении (4) имеем линейные алгебраические уравнений 
(5) — (8). Определитель этой системы имеет вид

О (О =  { № Ж  Ш  Вп  (Ы  +  гЫеНР ф &  В01 (1е)1 X
(9)

где

N (О =  [£®Я{1-) Ф1г) Воо (Ы +  еЫеНр ф1г) В10 (|е)]

Вш (Ы  =  Л  Ш  ш  -  (ОБ.) №  ФЫ-

Находя из системы (5) — (8) коэффициент

р _Г /р\ N (С)
/*(0 о а )

и подставляя его в (3), записываем

Аг (г, 0  -  1г (0  - £ § -  Л  Ш , г <  а. ( 10)

Учитывая, что на поверхности идеального проводника касатель­
ная составляющая вектора Е равна нулю везде, кроме источника

Ег(а ,г )  =  - У еоб (г), 

и используя (4), получаем дифференциальное уравнение

(■&  +  **) А* г) =  ~ ШГоЬ(г)' 0  П 
общее решение которого имеет вид

Аг (а, г) — С соэ Иг +  Сг з1п к.г — ^Уо&1Пк\г\ (12)
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или с учетом четности Аг (а, г), вытекающей из симметрии системы, 
а  такж е выражения ( 10 ),

dt,==C cos kz — -jVosinfe|z|, |.z|</i. (13)
_ s  s

'  Здесь S  — контур интегрирования, идущий вдоль вещественной оси 
от —оо до +оо с обходом возможных полюсов подынтегральной 
функции по полуокружностям малого радиуса.

Так как
А

J  / ,(* )е «* А .
— и

из (13) имеем интегральное уравнение \
А

J /г (* )/С (2 — x)dx =  Ccoskz — y  Vo sin ^ | z | (14)
—a

с разностным ядром

h m ^ - x)dt. (15)
s

Отметим, что (14) сходно с соответствующим уравнением, по­
лученным в указанной монографии более сложным, но менее обо­
снованным путем. Однако, если там образ Фурье ядра интегрального 
уравнения возрастает с ростом аргумента £, то в (15) он стремится
К НУЛЮ П ри £ - * - = £ 0 0 .

Исследование ядра интегрального уравнения. Используя в (14) 
замену переменных х — /г|, г — определяем

1

j  h  (I) К ( £ - 1) d% =  С cos x l  — {  VI sin к  11 1. (16)
—I

Здесь

h  (S) =  h iz (hi) ’ к =  hk; к  (и) =  J  cos wu dw, (17)
S+

где S+ — то ж е, что и 5 ,  но изменяющееся от О ДО +оо,

N (w) =  eU *H (01) (PCi) Вы (&) -  М } (РЫ В00 (&);
D (w) =  t i  (р^) Вп ( У  -  zUeH\'] (PW Вог (W  -

— N (w )J 1( a t l)/J0(a l 1)}; _______
Р =  b/h, а  — a/h, £г =  V  и2 — ш2 , — V v-“*- — w* ;

В  km (£s) =  Yk (Р£е) J  ш (&£е) —  Ym  (й£е) J  /г (Pte)i 

К* (£) — функция Неймана.
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Знаменатель подынтегрального выражения в (17) при w — х  об­
ращается в нуль, т. е. точка w =  х  для дроби N (w)/D (w) является 
полюсом. Д ля исследования его кратности выпишем асимптотики 
функций Бесселя при w-*-x. Так как здесь £1 =  К и 2 — до2 - * 0» а 

-  1 , то

^ 1) ( P £ i ) - - i f - ^ r  +  0 (CiInE1);

л  (“Si) -  y  t i+ °  (йх j 0 m  =  i +  o (й).
Следовательно,

N (w) — ______ и V s  l Bgn________r i 4 - 0 ( £  l n t \ l
D(w) A  a  _____  1 H  +  ^ ^ l n ^ ) ] ,

S i [ e B of ~ ~ £ x  ^  г ~  1 f i 00j

Где В  km =  B km(K  V e - l ) .
Таким образом, для дроби, находящейся под интегралом (17), 

точка w =  х  — простой полюс, поэтому интеграл по верхной полу­
окружности малого радиуса 8 с центром в точке w =  х  можно легко 
найти:

'N (w) , . „  I N (по)-гп~г cos wu aw =  — Res Г Л {■ cos wu =D(w) | D (w)
W ~ y .

c 8

. , . _ N (w) _ . . . V e  — 1 Bn„ cos xu— —яг 1 im  n ; ' ■ cos wu (w — x) =  ш  — ------------......— -— .w~K D(w) V 2eB01- a x ^ e - l  fi00
Воспользовавшись асимптотикой для модифицированных функций 

Бесселя, через которые выражаются функции N (w) и (D)w при 
больших значениях аргумента w, запишем

+  +  0  ( - У с ) ]  *

О М  - £ . ' / ?  тпу {[«* V  +  2е +  Й г ] х

X +  [ —г* Ц -  +  2г К Е  — - ^ ]  X

X е- ре‘- (р“ а,£«| [ 1 +  0 ( 1/8а Ы 1-

Если w настолько большое, что £1 та £в «  w, то из приведенных 
выражений сразу следует асимптотика

Л1е1 = —!— L Г1 4. о (— +
О(ш) е 4 - 1  » 1  г  \ щ т е  / Г
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Д ругих особых точек, как показало аналитическое и численное 
исследование, подынтегральная функция, определяемая соотношением 
N {щ>)/0 (ии), не имеет. Численно-аналитическое исследование прово­
дилось в предположении, что х <  1 , е!Э> 1 , хе =  0 (1 ). Это не только 
приемлемо, но и необходимо для некоторых экспериментальных 
исследований. Тогда

хУё е «°

яХ (и ) =  ( ф +  J  +  +  J ) ^ ^ • c o s ® и d ш .  (18)
х/е 8

Первый интеграл в (18) — чисто мнимая величина, три остальных — 
вещественные, причем существенный вклад дает только последний 
интеграл при малых значениях и:

]  - щ ё " С08:ши'*"> =  Т Т Г  ] й т  +  0  (  р г ) 1:3 
8 8

е|и[

Здесь у  — постоянная Эйлера, а интеграл в квадратных скобках при 
малых в | и | ведет себя, к ак  О (еа | и |2), поэтому основной вклад дает 
1п(1/в|ы|).

Численный расчет при е =  1600, н У г  =  показал, что интег­
ралы

к У г  в

=0(1/100), $ =0(1/1000).
2ч

Решение интегрального уравнения для тока. Отметим вначале, 
что ядро интегрального уравнения (14) является разностным 
и имеет слабую  особенность при совпадении аргументов, поэтому 
численное решение его не составляет большой трудности и может 
быть проведено с помощью ряда известных методов. Нами выбран 
приближенный, но достаточно эффективный подход, использован­
ный в монографии Р. Кинга и Т. Смита, приводящий к аналитиче­
скому выражению достаточно простого вида.

Если воспользоваться острым пиком К (£—.£) вблизи £ =  | и 
предположить; что К (и) »  КЬ(и), то из выражения для образа Фурье

К ( ^ ) =  | К(и)еСа,ийи
«—.оо

очевидно, что
со оо

Я (0) =  |  К{и)<1и =  К  £ б ( ы ) =  /С =

106



/ , ( C ) * ( 0 ) - C c o s K £ - 4 - V ; s i n x | E | ,  Ш < 1 -

Постоянную С можно вычислить, если положить £ = 1 . Тогда /2 (1) — 
=  h jz (h) =  0 и, таким образом,

^ ___ i т/е s in  х
2 0 cos х  ’

значит,
г ( f \ ___т/« sin  х  (1 | Z I) D (0) i  ̂1 ___ «
» y -  2 0 cosx N(0)' ’

является аналитическим решением интегрального уравнения (16).
И так, рассмотрен подход к изучению тока в . изолированной 

антенне конченой длины, позволяющий получить интегральной 
уравнение с разностным ядром, которое имеет слабую  особенность. 
Проведено аналитическое и численное исследование ядра и полу­
чено аналитическое выражение для тока в антенне.

П оступила в редколлегию 12.07.87

УДК 621.385
А

А. А. КОНТАРЬ, П. В. НЕШМОНИН 

МОДЕЛИРОВАНИЕ СТРУКТУР, СОДЕРЖАЩИХ ДИСПЕРСНУЮ ФАЗУ

Следовательно, из (16) получаем

Композиционные материалы (КМ ) находят большое примене­
ние в современной технике благодаря многообразию свойств, широ­
кому интервалу рабочих температур при различных механических 
воздействиях [1 ]. Определенный практический интерес представ­
ляет группа электропроводящих КМ. И зменяя соотношение меж ду 
связующим — матрицей и электропроводящим наполнителем, 
а такж е  используя различные наполнители [2 ] , удается изменять 
проводимость КМ в широком диапазоне. Накопленный объемный 
эмпирический материал по электропроводящим КМ лишен, с нашей 
точки зренйя, одной очень важной информации — зависимости 
проводимости от числа и формы возникающих электропроводящих 
цепочек, образованных частицами наполнителя меж ду стенками 
образца. Моделирование образования прозодящих цепочек в сре­
де диэлектрика описано в работе [3 ], однако, кроме ф акта, под­
тверждаю щ его формирование направленной структуры из разроз­
ненных частиц в электрическом поле, такое моделирование не 
решает проблемы образования электропроводящих структур, по­
тому что можно создать только одну цепочку м еж ду электродами, 
идущую от одного электрода к другому. В реальных условиях 
формирование электропроводящих цепочек идет в матрице в отсут­
ствие электрического поля во всем объеме под действием сил 
седиментации электростатического притяжения и отталкивания, 
тепловых потоков, а такж е  других факторов, связанных с по­
верхностными эффектами на границе раздела меж ду наполнителем 
и матрицей.
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С целью преодоления некоторых особенностей натурного моде­
лирования предложено провести такое моделирование структур 
КМ на микроЭВМ «Электроника Д З-28» с алфавитно-цифровым 
дисплеем и знакосинтезирующим устройством печати. Необходимо 
отметить, что решение этой и подобных задач  на ЭВМ, не имеющей 
в своем составе графического дисплея или графопостроителя, труд­
но проконтролировать визуально. Использование алфавитно-циф­
рового дисплея позволяет решить поставленную задачу только при 
введении ряда ограничений на размеры образца и распределяемых 
частиц. В состав математического обеспечения такого комплекса 
обычно входит диалоговый язы к программирования высокого уров­
ня БЕЙСИК-ЗА. Однако интерпретатор язы ка БЕЙСИК-ЗА не 
имеет средств работы с экраном дисплея, что крайне затрудняет 
отображение на экране динамически изменяющихся картин и при­
водит к невозможности решения задач  моделирования.

Д ля преодоления этого ограничения разработан пакет программ 
управления экраном дисплея, написанный в машинных командах 
микроЭВМ «Электроника Д З-28». К аж д ая  программа пакета 
оформлена как  внешняя программа интерпретатора, расширяющая 
его возможности функциями управления алфавитно-цифровым 
дисплеем.

Базовый вариант пакета программ, используемый нами для ре­
шения задачи моделирования, включал восемь программ. П акет 
подпрограмм выполняет следующие функции управления дисплеем: 
1) позволяет помещать курсор в любую программно-заданную точку 
на экране; 2 ) осущ ествляет стирание страницы экрана (очистка 
памяти дисплея, соответствующей одному экр ан у); 3) реализует 
очистку всей памяти дисплея; 4) производит смену страниц экр а­
на дисплея; 5) выполняет звуковой сигнал программно-заданной 
длительности; 6 ) перемещает изображение экрана на программно 
заданное число строк вниз; 7) перемещает изображение экрана на 
программно-заданное число строк вверх; 8 ) реализует паузу опре­
деленной, программно-заданной длительности.

П араметры  этих подпрограмм могут быть заданы  константа­
ми, или простыми переменными. Например: 20 LET / = 5 ; 30 CALL
1, J , 23, где 1 — номер подпрограммы;/ — заданный простой пере­
менной номер строки, в которую нужно поместить курсор; 23 — 
задан ная константой позиция J -й строки, в которую будет помещен 
курсор. При выполнении этих операторов курсор на экране дисплея 
установится в 23-ю позицию 5-й строки.

Эти подпрограммы широко используются в диалоговой програм­
ме, созданной на язы ке БЕЙСИК для моделирования КМ, 
содержащ его электропроводящий компонент. Д л я  конкретизации 
поставленной задачи введены некоторые ограничения, в том числе 
выбрано двумерное пространство^ размерами 2 0 x 4 0 , в котором при 
максимальном заполнении можно разместить 800 частиц и рацио­
нально использовать экран дисплея. В исходном состоянии огра­
ниченное пространство не содеожит размещенных частиц. Р азр а­
ботанная программа на ограниченном поле экрана позволяет
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размещ ать частицы по случайному равномерному закону распреде­
ления. В том случае, если следую щ ая частица случайно попадает 
на занятое место, то программа обеспечивает автоматический поиск 
свободного места рядом. Если не удается в ближайшем окружении 
найти свободное место, то частица считается неразмещенной и учи­
ты вается отдельно. Таким образом последовательно заполняется 
все поле.

На первой стадии моделирования размещ алось 350—380 частиц 
в указанном ограниченном пространстве. При постоянном визу­
альном контроле дискретно добавлялось по несколько размещ а­
емых частиц и определялось возникновение контактов м еж ду р аз­
мещенными частицами в цепочках, образующихся м еж ду широкими 
сторонами прямоугольника. П ервая стадия моделирования закан ­
чивалась после возникновения первой такой непрерывной цепочки, 
что принималось нами за появление проводимости м еж ду широки­
ми стенками. Затем  изображение с экрана дисплея с картиной 
моделирования структуры фиксировалось в памяти ЭВМ  и выво­
дилось на печать. Вместе с моделью в распечатке фиксировалось 
общее число введенных частиц, утраченных из-за отсутствия сво­
бодного места, т. е. попавших во второй слой и не учитываемых 
плоской моделью.

Всего было проведено несколько десятков моделирований, 
в которых количество размещенных частиц изменялось от 370 до 
480, а число частиц в цепочке изменялось от 24 до 53, причем не 
удалось обнаружить никакой зависимости м еж ду количеством 
размещ енных частиц и частиц в цепочке, соединяющей широкие 
стенки. Одновременно установлено, что после размещения 370—̂ 
380 частиц, составляющих 46—47 % от общего количества частиц, 
возможно появление первой проводящей цепочки. После раз­
мещения 51—55 % от общего количества частиц можно гарантиро­
вать .возникновение одной электропроводящей цепочки, а более 
55 % — электропроводимости в КМ, содержащ ем металлические на­
полнители, саж у  или графит.

Необходимо отметить, что проводимость КМ, содержащ их один 
и тот ж е  наполнитель с одинаковым гранулометрическим составом, 
изменяется в широких пределах и подчиняется случайному закону 
распределения, связанному с произвольным расположением частиц 
д аж е  в двумерном пространстве.

При дальнейшем увеличении количества расположенных частиц 
от 540 до 700, что составляет 67,5—87,8 % от общего числа, наблю­
дается появление цепочки, состоящей из 20 частиц, соединяющей 
по прямой широкие стенки прямоугольника. В результате такого 
эффекта можно ожидать, что, начиная с 67,5 % размещенных ч а­
стиц, удельное сопротивление должно резко уменьшиться. Стабиль­
ное образование к ак  минимум одной прямой цепочки и нескольких 
изогнутых отмечается после 74 % размещенных частиц. Количество 
размещенных частиц, к ак  и в первой стадии, контролировалось 
визуально, а окончание моделирования сопровождалось аналогич­
ной распечаткой.

109



Р езультаты , полученные после проведения нескольких десятков 
полных циклов моделирования, позволили сделать следующие 
выводы: проводимость в моделируемой структуре практически 
отсутствует, если количество размещенных частиц не превышает 
48 % от теоретически возможного; во всех случаях моделирования 
проводящие цепочки различной длины и произвольной формы 
возникают при размещении от 48 до 60 % частиц и гарантирован­
но, начиная с 51 % ; прямой контакт м еж ду широкими сторонами 
прямоугольника появляется после размещения 67 % и гарантиро­
ванно после 74 % от общего количества частиц.
Список литературы: 1. Композиционные материалы: Справ. К., 1985. 591 с. 
2. Металлополимерные материалы и изделия. М., 1979. 309 с. 3. Электропрово­
дящие полимерные материалы/В. Е. Гуль, Л. Н.' Царский, С. Н. Майзель и др. 
М., 1968. 248 с.
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ФИЗИЧЕСКАЯ МОДЕЛЬ ВЗАИМОДЕЙСТВИЯ СВЧ КОАКСИАЛЬНОГО 
ДАТЧИКА С ПЛОСКИМИ ДИЭЛЕКТРИЧЕСКИМИ МАТЕРИАЛАМИ

При контроле влажности листовых и рулонных материалов во 
многих случаях используются коаксиальные резонаторы с торце­
вым зазором. Б лагодаря высокой напряженности электромагнитно­
го поля в области взаимодействия с исследуемым материалом 
коаксиальные датчики позволяют измерять малые значения в л аж ­
ности тонких материалов, что труднодостижимо при использовании 
других типов датчиков.

Известно 11], что влажность материала с достаточной точно­
стью может быть однозначно описана диэлектрическими парамет­
рами материала, в частности диэлектрической проницаемостью. 
П редставляет интерес зависимость м еж ду диэлектрической прони­
цаемостью материала, частично заполняющего резонансный пре­
образователь (рис. 1) ,  и выходными параметрами резонансного 
датчика — его резонансной частотой. При этом желательно 
иметь не относительную зависимость резонансной частоты от ди­
электрической проницаемости, предполагающую хотя бы одну 
известную точку на градуировочной кривой, полученную по эталон­
ному образцу, а абсолютную зависимость, создающую возможность 
вычисления значения резонансной частоты, без использования 
эталона. В работах [2; 3] решались подобные задачи, однако при 
использовании их результатов необходима предварительная под­
готовка образца, который должен иметь форму усеченного конуса 
[2 ] либо цилиндра с диаметром, совпадающим с диаметром цент­
рального проводника резонатора [3 ], что не всегда удобно.

Найдем выражение, связываю щ ее длину волны в резонаторе 
с диэлектрической проницаемостью материала для случая (рис. 1 ) ,  
когда контролируется влажность листовых и рулонных материалов,
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таких, к а к  бум ага , ткани, ко ж а и др. При выводе формулы приме­
ним методику [4 ].

Условно разделим полость резонатора на две области — А  и В, 
одна из которых заполнена воздухом, а другая — исследуемым мате­
риалом. Согласно данной методике нужно найти решение волнового 
уравнения отдельно для областей А  и В,  потребовать непрерывности 
составляющих электромагнитного поля на границе раздела областей. 
Д ля каждой области рассматриваются симметричные решения волно­
вого уравнения в цилиндрических координатах г, г и ф, для которых 
компоненты поля Ег, Еп  Я ф отличны от нуля. Д ля области А, считая, 
что она заполнена воздухом с е =  1 и (1 = 1 , запишем

где

п=1

Ко (*>г) I» ~  'о (*«'■) (х*г)------------------------ 2---------------------сое у*г;
Ко (х*г2)

я= 1 *п

Ко (хАпг2) ( Х * г )  -  и  (х*г2) к ,  ( Х * г )  .  ,
-----------вш уАпг\

Ко (хп г2)
И А _  , » N„ ( У 2) 1% (к0г) ■*- /0 ( У 2) Л '! ( У )  

ф ~  / о  ЛГ0 ( У а)

, - V * »  „ ( ^ г»> 71 (хпг) +  7о (*2га) К1 (х„г)
+  --------------------- сю у : *■п= 1 %п

4 = У ( ^ ) 2 - ^ ;  л =  1 , 2 , 3 . . .  ;
2зт
р̂ез

( 1)

(2)

(3)

^ Л *
1

ЖД л  31,25 115 11,75 км 
Рис. 2

''фез ■резонансная длина волны; J 0, J 1,.N0,N 1 — функции Бесселя и 
Вебера соответствующих пбрядков; /; /( — модифицированные функции 
Бесселя и Вебера.

Аналогично представим компоненты электромагнитного поля 
для области В:

-- £  ■ Вт 10{х&)еО&у%!\
т —\

(4)
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$
Е? =  В010 (кг) +  ^  « г) 35П (5)

(Я=1 Хт
СО

Н у  =  /Во К '^ / г (кг) +  4  В» , 1 ®  с0:5 Ут2- (®)
т =1 *«•

Здесь

4  =  К Ю 2 - А 2; 1 ,2 ,3  . . .  ; * =

е*— диэлектрическая проницаемость среды в области В.
Указанные компоненты удовлетворяют граничным условиям в об­

ласти А: Е ?=  0, г — Ц Е г~  0, г =  гх и г =  т2 (7 ). Соответственное 
области В имеем Е? =  0, г =  0; Ег =  0, г =  г2 (8) . Потребуем выполнения 
граничных условий для областей Л и В на разделяющей их поверх­
ности 2 =  6 . Д ля области А его можно задать в виде

Ег =  М0 +  Мт э т ™ 2, гг< г < г 2. (9>
т =1

Соответственно для области В
оо

Евг =  0, г <  г1; £ га =  М0 +  5 ]  М т ЗШ ™  2, гх <  г <  г2. (10)
т =1

При этом считаем, что
В ^ 0(кг2) =  М0\ Вт 1 о(х^го) =  Мт . (11)

Условие (9) представим рядом Фурье:
00

+  (12)

где 6 =  aL (а <  1);
Л=1

С° =  Г I  К  +  S  Мт  sin ^  г ] d2 =  аМ0; (13)
0 т =1

a L  <»

=  [ м 0 +  2  M ms i n ^ 2]* in  J 2 d2 =
О т —1

«• n cos я а п
_ 2ж „ - £ 21г а  +  А у ( _ , ГЛ)ш| | ^ .  ( i 4>

т =1
Чтобы выбранное в области А решение удовлетворяло (9), должны 

выполняться равенства
п  /1 J о ( V i) Л̂0 (k̂ r̂ ) /п (к 2̂  N0 ( V i )  . 11
С° =  Л° ----------------- --------------------------- * (15>
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r  . l o (*nr J  Ко (x * r2) — /„ (xf r 2) К о ( x * r j  

" *о (*п'г)
С0,С п в (15),(16) определяются выражениями (13) и(14). Тогда, при­
нимая

/0 (k0r) N0 (k0r2) — J 0 ( У 2) Л̂о ( V )  =  Go (*(/); (17)
J 1 {kQr)N0(k0r2) — J 0(k0r 2)N1(k0r) =  G1 (k0r); (18)

/0 { ф ) К 0 ( r V 2) — /0 (x*r2)K a (x*r) =  D0n (x;V); (19)
/1 ( * » ( * ; % ) -  /оOtf r . ) ^ (< л) =  Dln(xAnr), (20) 

с  учетом (1) —- (3) записываем

nv4 W  D^^Xnr) ,n n
E* =  L  c - •/.>",- ^ 7 . cos^ z; (21)

___.  0/1 ' 1̂

c »  _  Go (feg*’) 1 У  ! ü r  p ,n  s j n  v ^ z .  -  ( 2 2 )
-  C° 0 .  (V x )  +  £  **  -  D0„ ( r f  , l} 5Ш rt ’ * (22 )

uA :n Gl ( V )  , Л 1  f  Dln(xnr) - /Oo\
Яф -  /Co o. (V ü  +  ;  2 j  ^  C" cos T- Z- •

Д л я  области В с учетом (11) и (4)—(6) имеем

Еß <24>m=) M v .)

£ ?  =  м 0 4 jlt t K  +  У ,  Т ?  s i n  yB z . ( 2 5 )0 J * ( k r , )  1 r B Ш1„1ГВ гЛ ' m  V /m ( v i )

*-1^Ш +'у,Лъм-ъ&c“ v"2- (26)
С целью нахождения условия возникновения резонанса в объеме 

резонатора следует потребовать равенства нормальных составля­
ющих электромагнитного поля на границе раздела областей А и В:

(Е?)г=6 =  (£ ?)2=fi; (27)
(Яф)2=в =  (ЯЙ г=е. (28)

Равенство (27 ), к а к  видно из (9) и (10 ), выполняется для r i < r < r 2:
во

(Ег)г=б =  М0 +  ]£ м т s in ^ г  =  (Ег)г=б- (29)
Ш=1

Компоненты поля (Яф)2==б и (Яф)2=б, описываемые выражениями (23) 
и (26), представим как

ео

(Я^)2=б =  7?0лС0 +  V ^ f c ,  cos ™ г, (30)
rt=l
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где
гИ °1 (V ) . Г>А ' кРїп(х*Г)

0 Go ( V i )  ’ " x%D0n (х£Гі) ’
оо

(Яф)г=б — R m M m COS Z. (31^

Здесь
m=l

DB=  і Т/Г" A  (kr) . D В _ } k_ !/■— J
* V x J 0 (ferx) ’ К "  — І ХВ *  &x j

>1 (*£f) 
0 ( ^ 1)

Д ля сравнения компонент магнитного поля по выражениям (30) 
и (31) функцию (Яф)2=б разложим в ряд Фурье по косинусам в ин­
тервале (0, aL). Условие (28) в этом случае приводится к двум 
равенствам

L «в

Я о Х  =  1  J [ с оЯ ? +  2  In Itfcos х  z]  ^  =
О п=1

- С . ^ + £ £ с , « ? і Ц ї = ;  (32>
Л=1

L  во

RlMm =  1  J [с0/?0Л +  5 ]  С„/?п cos 5  z] COS ^ Z d 2 =
о П=Ш 1

- A ( - i r y c X f ^ .  (33>

Д 1 г ’ ~ г )

Подставляя в (32) и (33) значения С0 и Сп из (13) и (14), произ­
водя деление обоих выражений на М0 и ограничиваясь тремя первым» 
членами суммы, получаем

‘2 пВ  Я К» V  ПА 5Ш 2пап , M t V I  п А sln2lTa„
а 0 2 Z j  2а2л2 ^  2М0 Z j  (a2n2 — 1) ~  

п=і п=1
во во

V I  Пі» 8Іп2яя" , М8 \ 1 па sin2jTa„
- 8M0 2 j  ї м  __ \ +  Ш Г .2 j  " [ e V _  Л ’ (34> 

«=1 \ 4 J n_ j  \ 9 j
во oo

Я* DB Aft _  V  R" sln 2 n an M i V  nA  a2”2 sin2 31 an .
4a 1 M0 Z j  2 (a2/i2 — ])  2M 0 Z j  (а2л2 — l ) 2 ’ 

n=l n= l

d b M2 _  х л я £  « п 2 я а„ t ^  n/1 o2* 2 sin 2Я(ОТ /огч

* * л ї , -  2 / в ^ _ Л  +  8Л<0^ | " / « !» * _ ,)*  ’
rc=I v 4 / ^=i \ 4 /
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Определяя из (35)—(37) соотношения Mz/M0, М3/М0 и под­
ставляя их в (34), имеем уравнение, описывающее условия возникно­
вения резонанса в коаксиальном резонаторе, частично заполненном 
плоским диэлектриком:

оо
я 2 - л  V I  z ?^ sin 2n „DA V  8Ш 2Л™  я2 DB I

Но — Z j  2 а?п? ~  2а +  
п— 1

V  К  &'т * п ап \* / V  "
2-i 2 (о2я2 — 1)/ \ ^ J '

ал
2 а2я 2 — 4

П—1 ГС=1

/ ? ^ 2л 2 sin 2ла„ Я2 у ,  R * ä W  sin  2 яй„ я 2 в
(а2я 2 — I)2 + 4 a Äi Z j  2 (а2л2 — 4)2 +  4 а ^ а .

ГС=*1 П= 1S
п= 1

/ V  sin 2я«« \2 
\Zj 2 а%2 —9/

+

(а2га2 — 9)2 "т" 4а з
п=Л

Найденное выражение позволяет вычислить абсолютное значе­
ние длины волны в резонаторе или его резонансной частоты в зави­
симости от толщины и диэлектрической проницаемости частично 
заполняющего резонатор плоского диэлектрика. На рис. 2 приве­
дены расчетная и экспериментальная кривые зависимости резонанс­
ной длины волны в резонаторе от диэлектрической проницаемости 
материала. Д ля экспериментов использовался коаксиальный резона­
тор с параметрами L = 60 мм, г ,—4 мм, г2=  16 мм. Д ля снятия кри­
вой применяли образцы фторопласта, оргстекла, эбонита, гетинак- 
с а  и стекла толщиной 0,5 ±  0,05 мм. (

С помощью приведенных данных определены абсолютные зн а­
чения диэлектрической проницаемости ряда влагосодержащ их м а­
териалов, зависимость диэлектрической проницаемости от в л аж ­
ности таких материалов, к ак  кож а, бум ага , белковая оболочка для 
пищевых продуктов и др. Проведенные исследования позволили

- отыскать аналитические выражения, описывающие зависимость ди­
электрической проницаемости от их влажности.
Список литературы: Кичевский Е. С. Высокочастотный контроль влажности. М., 1972. 
215 с. 2. Патрушев В. Л . Расчет собственной частоты П-образного объемного конту­
ра, частично заполненного поглощающим диэлектриком // Докл. АН СССР. 1955. Т. 
107, № 3. С. 409 — 413. 3. Карпова О. В. Об абсолютном методе измерения теоретиче­
ских параметров твердых веществ с помощью П-образного резона тора//Физика твер­
дого тела. 1959. Т. 1, № 2. С. 246—255. 4.Hahn W .C . On the resonant Sreguency 
of Closed Coucentric Lines //Phys. 1941. Vol. 12, № 62. p . 33 — 45.
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НАСТРОЙКА КОРРЕКТИРУЮЩИХ УСТРОЙСТВ ИНЕРЦИОННЫХ 
ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ МОЩНОСТИ РАДИОСИГНАЛОВ СВЧ

При измерении формы огибающей радиосигналов СВЧ важен 
выбор первичного измерительного преобразователя (ИП) мощно­
сти. Выпускаемые промышленностью быстродействующие высоко­
чувствительные полупроводниковые ИП [1; 2] имеют ряд недостат­
ков, в том числе температурную и временную нестабильность- 
параметров, нелинейность вольт-ваттных и неравномерность частот­
ных характеристик, чувствительность к гармоникам СВЧ-сигнала. 
Перечисленные недостатки существенно снижены у  тепловых 
преобразователей [2 ] ,  имеющих, однако, значительную инерцион­
ность. Последнее успешно преодолевается на практике применением 
различных методов и устройств коррекции динамических х ар ак ­
теристик [3; 4 ].

При реализации корректирующего устройства (КУ) важ но 
обеспечить адекватность его параметров динамическим характе­
ристикам ИП. Последние могут изменяться при замене ИП или 
изменении условий его эксплуатации, например температуры окру­
жающей среды. В этих случаях будет возникать весьма существен­
ная динамическая погрешность измерения формы огибающей 
радиосигнала [3 ]. Устранить ее можно настройкой КУ под парамет­
ры конкретного ИП. Суть настройки должна заклю чаться в подаче 
некоторого испытательного воздействия на вход системы ИП —КУ, 
контроле определенного параметра отклика КУ и регулировке 
характеристик КУ до получения экстрем ум а контролируемого пара­
метра. Таким образом, при разработке методики настройки КУ 
необходимо решить следующие задачи : задаться контролируемым 
параметром отклика КУ; произвести выбор испытательного воздей­
ствия, обеспечивающего экстремум контролируемого параметра при 
точной настройке КУ; определить последовательность операций по 
изменению параметров элементов КУ.

Д ля облегчения решения первых двух  задач  предположим, что 
КУ производит идеальную коррекцию в базисе безынерционного 
звена, т. е. форма выходного сигнала КУ при его точной настройке 
полностью идентична форме огибающей испытательного воздей­
ствия. Такое предположение справедливо с некоторым допущением. 
Хотя в реальном случае быстродействие скорректированного ИП 
и возрастает, но все ж е имеет конечную величину.

Испытательное воздействие будем искать в классе периодиче­
ских сигналов, так  как  настройка КУ более продолжительна во 
времени по сравнению с длительностью установления переходных 
процессов в ИП. В этом случае отклик КУ после установления 
переходных ппоцессов такж е  будет представлять собой периодиче-
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ский сигнал. В теории электрорадиоизмерений периодический 
электрический сигнал U(t) характеризуется амплитудным {/„, 
средним Ucр, средневыпрямленным Осв и среднеквадратическим 
t/скв значениями. Использование указаны х величин в качестве 
основы для выделения контролируемого параметра точности на­
стройки КУ удобно потому, что дл я  их измерения существуют 
промышленно выпускаемые приборы.

На основании основных свойств неравенств и определенных 
интегралов запишем

При равенстве длительности интервала (/ь и) периоду повторения 
Т отклика £/(!:) неравенство (1) перепишется относительно йскомых 
параметров так :

Поочередно нормируя члены неравенства ( ? )  к  каждому из вхо­
дящих в него параметров, получаем набор неравенств

и скв/им с  1 ; исв/Ум с  1 ; | и ср | /им < 1 ;

инвариантных к амплитуде отклика КУ и допускающих неопре­
деленность амплитуды испытательного воздействия и статического 
коэффициента преобразования системы ИП — КУ, изменяющегося 
в процессе настройки КУ.

Д ля достижения равенства в выражениях (3) и, следовательно, 
максимума входящих в него нормированных параметров в общем 
случае необходимо и достаточно выполнить условие 1 С/ ( 0 1 =  Л/м, 
* 6 (*ь ^  (4). Выражение (4) может соответствовать двум типам ис­
пытательных воздействий: в виде радиосигнала непрерывной генера­
ции, но такое воздействие непригодно для настройки КУ ; Для знако­
переменных и  (/) при и  (I), имеющем форму «меандр» без постоянной 
составляющей. Последнее достигается в случае, когда и  (/) — пере­
менная составляющая отклика системы ИП—КУ на испытательное 
воздействие в виде прямоугольных импульсов мощности СВЧ со скваж ­
ностью 2. В этом случае £/ср =  0 и из неравенств (3) сохраняются 
три неравенства, которые запишем следующим образом: К а  >  1; К ф > 1 ;  
К аК ф >  1 (5 ), где К а =  и м/искв, К ф =  и скв/Цсв — соответственно 
коэффициенты амплитуды и формы.

Минимум К а , К ф и К аК ф, равный единице (или максимум обрат­
ных им величин), достигается при точной настройке КУ и испыта­
тельном воздействии выбранной формы. Указанная форма испытатель­

и
с  шах | U (t) . ( 1)

(2)

У  св/Ускв С  1; | U ср щ  СКВ 1 ;  I ^ ср  1/С/св ^ (3)
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ного воздействия удобна для работы на СВЧ еще и потому, что 
является результатом одной из немногих видов модуляции источников 
радиосигналов этого диапазона.

Из выражения (4) видно, что при одинаковой расстройке КУ, 
наиболее сильно от минимального значения отличается величина 
К аКф =  и м/исв, поэтому целесообразно использование ее в качестве 
контролируемого параметра. Эту величину можно представить как 
КфК а =  I +  Ш св (6). где б 1/св — (С/ы — и се)/исв — относительное от­
клонение средневыпрямленного значения переменной составляющей 
отклика КУ от ее амплитудного значения.

Анализ выражения (6) показал, что повысить чувствительность 
настройки и, следовательно, ее точность можно, определив логарифм 
величины КаКф. В этом случае контролируемый параметр р =  1п КаКф 
при малых расстройках КУ определяется относительным отклонением

Р =  1п (им/исв) =  1п (1 +  ьисв) «  бисв. (7)

М етодика настройки КУ конкретного ИП зависит от его струк­
туры и динамических характеристик. Рассмотрим настройку КУ 
апериодического ИП первого порядка при коррекции в базисе 
интегратора с конечной памятью [5 ]. При настройке на вход ИП 
поступают прямоугольные импульсы мощности формы «меандр». 
Выходной сигнал ИП в установивш емся режиме равен

и 1 (Ц =  КР\ 1 - е ~ ^ / ( 1  +  е“ ^ ) ] ,  /€ (0 ; 772); 

и 2 (*) =  КРе"~+*  / (1 +  е " ^ ) , ^  (772; Т). (8)

В соответствии с алгоритмом коррекции необходимо определить раз­
ность между выходным сигналом ИП и этим же сигналом, задер-

- чсанным на время 4 :

У1 =  и ^ )  -  и 2 V -  и +  Т ) =  КР (1 -  е "^  ^  2Х_ +/  ], ^  (0; 4);
V  1 +  е 2Т /

Уг =  (0 -  и.г (* -  4) =  КРе~^ - ^ = 4 - ,  I £ (4; 772);
1 + Г *
/ £  ^

У в (0 =  4) =  КР I е~^ е2Т +  ̂ - -  1
\ 1 +  е 2т

*€(772; 4 +  772);
*3—  ̂ •р

г/4(0 =  (0 - О г у - 4) =  К Р з т  е“ т+§\  *€(4 +  П2-, Т). (9)
1 +  е 2т
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Кроме того, необходимо усреднить (/ (0  за время &

о *
м о  =  ^ - [ |  а д - ^ з + п ^  +  ^ о с и ]

—5Г+—\
г , ,  ^ ( 0 ; 4 );

1 + е 2т

1 — е ’ 
г

1 +  е~* 
<

, *€ (* .; 772):

Т/2 <

2»(0  =  г Г I  £М 0 <И+ I  £М*)<« =
а  Ц - * 3 Т/2

= к р \

т
Т ~ ' + Т + 1 - ^ е

. ‘ «2тел  +  « 1 
т

1 + е 21
I, < е (Г Й  *, +  772); ( 10)

* € ( 4 + 7 7 2 ;  Г ),

1 +  «^**

а такж е просуммировать разностный сигнал (9) с усредненным (10) 
взяты м с весовым коэффициентом А. Принимая, что т|=Л(т)/*з— 
коэффициент расстройки, получаем выходной сигнал системы 
ИП — КУ в виде

МО = к р  

х*Ц )= К Р  

Х3 (*) =  К Р

Л т  +  0  — л) 1 — е

_ т  V ,

т_
1 + е “ 21

, <€(0 ;М ;

Ч ^  +  ( 1 - л ) е  т
I +  е“ 2т

,* € (* * ; 772); (П )

1 6
±~Т- (:I — л)—(1 — Т)—ТГ) ̂  +  л ̂ —я
Л 2т

*4 (0  =  КР

• * € 0 7 2 ; *3 +  772);

1 + е
О - Я ) , *€ (* . +  772; Г).
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Определим постоянную составляющую сигнала хЦ)\
т

(12)

Переменная составляющая х (/) равна разности выходного сигнала КУ 
и его постоянной составляющей. Анализ выражений (II)  и ( 12) по­
казывает, что производные переменной составляющей выходного сиг­
нала К.У имеют следующие значения: хпг (() >  0 , t£ (0 ; 4 ); хкч(0  <  0 ,
I £ (*3; Т/2); *п3 (*) <  0, * £ (Г /2; ^  +  Т/2); д£4 (0  > 0 ,  / € (*в +  Т/2; Т), 
в диапазоне изменения г| € (0; 1). Величины х„2 (1) и х„4 (I) меняют 
свой знак на противоположный при г )>  1 . Это свидетельствует о том, 
что переменная составляющая выходного сигнала КУ достигнет мак­
симального значения при 0 <  т] <  1 в момент времени  ̂=  13, а при 
т )> 1 ,^ в  момент времени / =  Т/2. Таким образом, максимальное 
значение хп(0  будет равно

Средневыпрямленное значение переменной составляющей выход­
ного сигнала КУ можно получить из следующего выражения:

где и ^  +  Т/2 определяется из решения трансцендентного 
уравнения хп(?х) =  хп(^а) =  0 (14) и будет зависеть от д . При 0 с
<  т] <  г)з выражение (14) перепишется в виде

хЫ1=КР +  О —  П>-— —̂ у , 0<.п <1;

о
(14)

л - т - ч к  +  ^ - л )

а при т) з» île величину tx найдем из выражения

(16)
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Здесь т)а — значение коэффициента расстройки, при котором іг =* і3,

ЇІЗ = - > 1 .  (17)

Зависимость контролируемого параметра отклика системы 
ИП — КУ на испытательное воздействие выбранной формы от коэф­
фициента расстройки назовем настроечной характеристикой КУ. 
Согласно (13 )— (17) характеристика настройки КУ апериодиче­
ского ИП первого порядка при коррекции в базисе интегратора 
с  конечной памятью имеет вид

п т  1 — е
-2 +  0  — П) ^

р1 =  1п --------- ---------— ------------------------ т .  ( 18)

ї + * 0 - ї ) ( т - * Н ) - х ч '
О <£ г| «  1 , где іг получаем, исходя из численного решения трансцен­
дентного уравнения (15);

і  — Т  т  _ і_  3П Т 1 --  Є —9т"1"т"
----------- Г е3 2%

р2 =  1п -------------------— і ± 5 ----------------- - г ,  ( 19)
г) I ЧМ / т /,т \
Т  + 2 Vі — 2 7 Д  т — 2 п 3/ ~ 2г]

1 С  г] <  г)!, где *г определяется из (15);

( *а 
Г] т —5̂ +Т" 1 — е Х 
■у +  (1 - Ч ) 7 - е  -------- Ъ

Р . - 1"  <20>
г) -у? ~  2т1 7  —2 у  +  2

г) >  г]!, где ^н аходи м  из (16).
Для значений коэффициента расстройки 0 , 1 и ю  выражения 

для р упрощаются!



Рис. 1 Рис. 2

Характеристики настройки для =  0,01 показаны на ржг. I 
Областью неопределенности настройки Дг| будем считать интервал 
значений (ть; т^) коэффициента расстройки т], границы которого Т11 и 
вызывают приращение контролируемого параметра р относительно его 
значения при точной настройке Р('По) на величину, равную чувстви­
тельности регистрирующего устройства Др. Отношение ширины об­
ласти неопределенности настройки к соответствующему ей приращению 
контролируемого параметра Др называется коэффициентом неопре­
деленности настройки. Он должен быть минимален для повышения 
точности настройки.

Коэффициент неопределенности 7  получаем с помощью следую­
щего выражения:

Лг| 1 . 1 _  1 . 1 /Г)/(Ч
У -  Др -  ДР/(Ч1 -  Пв) +  ЛМч* -  Ча) ®  Р' +  Р' (По)* *.

Здесь Р' (% )_  и р' (г1„)+ —  производные слева и справа Р(т]) по ту 
в точке г] =  щ — 1. С учетом (7) можно записать

. .  ГУМ(11о)-  ^П С В ^о)!"1 , ОСч

СПо̂  ^  I (Г]0) £/псв (Г|0)] '
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Д ля рассмотренного случая настройки коэффициент неопреде­
ленности Д Л Я  имеет вид

г

Эта зависимость приведена на рис. 2, из которого видно, что наимень­
шее значение у достигается при Т яй 5т.

Таким образом, в качестве контролируемого параметра при 
настройке КУ инерционного ИП мощности радиосигналов СВЧ мож­
но использовать коэффициенты и формы амплитуды, произведение 
коэффициента формы на коэффициент амплитуды переменной со­
ставляющей отклика КУ или обратную им величину. Испытательным 
воздействием должны служить импульсно-модулированные коле­
бания с огибающей формы «м еан др» ненормированной амплитуды. 
Из перечисленных контролируемых параметров наиболее чувстви 
тельна к  настройке величина 1п Ка Кф. При настройке апериоди­
ческого ИП первого порядка в базисе интегратора с конечной п а ­
мятью для повышения точности настройки необходимо выполнение 
условия Г / т « 5 . В этом случае настройка заклю чается в изменении 
весового коэффициента усредненного за время Ь выходного сигна­
л а  ИП до минимизации значения его контролируемого параметра.
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А. В. ГАЛАГАН, А. В. ГРИЦУНОВ, В. М. ПИСАРЕНКО

К ВОПРОСУ РЕШЕНИЯ УРАВНЕНИЯ ВОЗБУЖДЕНИЯ 
В МОДЕЛЯХ «КРУПНЫХ» ЧАСТИЦ

Значительно возросшие за  последнее время мощности вычисли­
тельных установок, появление многопроцессорных систем позволя­
ют создавать математические модели приборов СВЧ со скрещ ен­
ными полями на основе прямого решения уравнений М аксвелла. 
Однако практическая ценность моделей «крупны х» частиц по-преж­
нему остается высокой. Эти модели, базирующиеся на методе
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самосогласованного поля, наиболее часто используют так  н азы ва­
емый метод медленно меняющихся амплитуд, который заклю ча­
ется в решении системы двух  уравнений первого порядка:

*0

И Г ~ ~  Л^2л I I 1 е„ЙУс05(«>оЛ +  Фп)& — Щ^Ап’
и - Т п  V

Iо
=  I  § Т ? п М з т ( ^ + ч п) й ,  ( 1)

Ь—Тп V

где Ап — амплитуда вида колебаний с номером п; ф„ — фаза колеба­
ний; Ып — эквивалентная емкость замедляющей системы или норма;
(Ооп — круговая частота; Тп — период колебаний; / — возбуждающий
ток; еп — структурная функция поля; ($а — нагруженная добротность.

Применение метода медленно меняющихся амплитуд ограничено 
временем релаксации, примерно на порядок большим периода 
основной гармоники сигнала. При расчете быстрых переходных 
процессов в приборах СВЧ можно непосредственно реш ать у р а в ­
нение возбуждения второго порядка относительно мгновенных 
значений напряженности высокочастотного электрического по­
ля Е„;

д2Еп ■ сррп АЕп 2 п* _ С ^  «ГИV /0\
+2<}в <и +®опЕп — 3 зг п ( '

V

Д л я численного решения дифференциальных уравнений в з ад а ­
чах математической физики чаше других используется метод Рун- 
ге  — К утта четвертого порядка. Но для решения уравнения (2) он 
не подходит, поскольку значения возбуждаю щ его тока известны 
только в фиксированных равноотстоящих моментах времени. При 
этом для корректной реализации метода требуется либо экстрапо­
ляция на середину ш ага, которая отрицательно сказы вается на 
точности, либо уменьшение ш ага по времени вдвое, что недопусти­
мо из-за возрастания объема вычислительных операций.

Многошаговые методы (метод прогноза-коррекции) обладаю т 
высокой точностью и не требуют вычисления правой части ур ав ­
нения (2) в промежутках м еж ду ш агами по времени. Их недоста­
т о к — неустойчивость, которая проявляется в случае большого 
количества шагов решения. .

Свободным от перечисленных недостатков является метод, 
в котором сочетаются степенной ряд для неизвестной функций 
и экстраполяционная формула А дам са для ее производной *:

Ук+1 =  У к +  У’кЫ +  ~4~ ("е — -3- /*_1 +  ; (3)

У м  ~  У к +  "з (~4~ — ^!к-1 +  "4 а] •

*  Рошаль А. С. Моделирование заряженных пучков. М , 1979. 224 с.



В целях проверки возможности применения данного метода првг 
моделировании автогенераторов со скрещенными полями методом 
«крупны х» частиц произведена оценка погрешности метода с ш ага­
ми моделирования порядка 1/16 ... 1/64 периода основного сигна­
ла. Было выполнено решение неоднородного уравнения (2) при 
условии, что скалярное произведение возбуждающ его тока на 
структурную  функцию поля имеет вид

Nn/ <?„ =  -^Sin(<B0nt). 
шоп

В этом случае точное решение находим по формуле

Еп (0  =  ( п р  s*n Р*) — ^  s*n

(4)

(5)

dt |?=оначальные условия:
=  0 , £ „ (0) =  0 , где а  — ко­
эффициент затухания, а  =
— соо„/2^ н; С — константа ха­
рактеристического уравнения,
С =з — р — константа 
неоднородного уравнения, р =
=  V ®оп — К*/2<Эн)2. Резуль­
тат проверки показал, что при 
шаге решения 1/32 периода 
погрешность не превышает
1 %. Выбранный метод является оптимальным в отношении точнос­
ти решения по сравнению с методами Эйлера и Рунге —- К утта.

На практике при нахождении правой части уравнения (2) наи­
большую сложность представляет вычисление производной возбуж ­
дающего тока по времени. Учитывая, что под знаком интеграла по 
по объему от времени зависит только возбуждающий ток, операцию 
дифференцирования можно вынести за пределы интеграла. П равую  
часть в этом случае запишем следующим образом:

1п Мп д(}  1 еп
V

Если наведенный ток представляет собой строго синусоидальную 
функцию, то численное дифференцирование не составляет особых труд­
ностей. В реальных моделях «крупных» частиц вследствие наличия мо­
дельных шумов форма возбуждающего тока не является гладкой. По­
этому целесообразно сглаживать и н те гр а л  взаимодействия на послед­
них четырех шагах до методу наименьших квадратов. Заменяя интеграл 
взаимодействия /„ линейной моделью /„ =  а +  Ы (7 ), получаем его 
производную как коэффициент регрессии Ь, найденный по формуле

°>2  2  +  I — 4 —  0** 1 ]  1 п +  I — 4

(6)

dt
(8)

д t
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Рассмотренный алгоритм решения уравнения возбуждения вто­
рого порядка проверен с помощью реальной модели «крупных» 
частиц. На рисунке показано установление амплитуды колебаний 
в  генераторе со скрещенными полями, рассчитанное решением 
уравнения второго порядка (кривая 1) по формуле (3 ). Приведена 
такж е  временная зависимость амплитуды колебаний для этого ж е 
прибора, полученная на основе выражений (1) (кривая 2). Из 
сравнения графиков видно, что в случае анализа системы ( 1 ) кри­
вая  возбуждения запазды вает на несколько периодов сигнала, ее 
наклон меньше, чем при прямом решении уравнения второго по­
рядка.

Таким образом, использование уравнения возбуждения второго 
порядка при моделировании переходных процессов в автогенерато­
рах со скрещенными полями позволяет значительно повысить точ­
ность нахождения ВЧ-полей. Это особенно важно для моделиро­
вания многочастотных режимов с учетом конкурирующих видов 
колебаний, поскольку результат конкуренции в значительной мер« 
зависит от скорости нарастания того или иного вида колебаний 
в приборе.

П вступила в редколлегию 07.01.8
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ИССЛЕДОВАНИЕ ВЫХОДНОГО СПЕКТРА МАГНЕТРОННОГО 
УСИЛИТЕЛЯ ОБРАТНОЙ ВОЛНЫ МЕТОДОМ МАШИННОГО 

ЭКСПЕРИМЕНТА

Теоретическое исследование выходного спектра приборов обрат­
ной волны типа М относится к числу Наиболее трудоемких» из-за 
сложного нелинейного характера протекающих электронно-волно­
вых процессов и методологических трудностей, связанных с р аз­
работкой математической модели усилителя обратной волны [ 1— 
4 ]. З адача еще более услож няется при попытке рассмотреть много­
частотный режим работы данных усилителей, например исследо­
вать режим возбуждения высших временных гармоник (В В Г) 
основного сигнала. Способ и построение математической модели 
в этом случае для анализа многочастотного взаимодействия пред­
ложен в работах [5; б ]. Однако отсутствие практических резуль­
татов счета свидетельствует о том, что еще не. все вопросы, связан ­
ные с реализацией указанны х математических моделей, решены.

В статье основное внимание обращ ается на практические ре­
зультаты  исследований режима многочастотного взаимодействия 
в магнетронном усилителе обратной волны. В частности, изложены 
вопросы возбуждения гармонических составляющих основного 
„'(рабочего) сигнала, а такж е  их зависимость от электрического 
режима работы прибора.
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В качестве математической модели усилителя обратной волны 
используется многопериодная самосогласованная модель [6 ] .  
П рактическая апробация указанной модели позволила уточнить 
некоторые аспекты построения ее алгоритма доработать методику 
моделирования. В основном данные изменения сряз^ны с реали за­
цией уравнения возбуждения, окончательная запись которого имеет 
следующий вид:

+ & [R {1  ~ е ) +  е1*  ( 1>
ДУ т

X F tcosO n);

Ж2 =  X  U S  (U'F* cos Ф; -  0 [7? (1 -  е; +  ej X (2>
" ЛУ т

X f lf s in O J ) ;

.1, _  ,П t'a/rк> In R св (л)
™ Д<р UaHt
Ф« =  «  (7Ф — +  фп- V '

Здесь А„ =  !  ̂ °A,''siri ^ п<х̂ — амплитуда ВЧ-волны на частоте пм; 
Еао «Тл

Ф* — фаза волны на частоте пю; Rcв м  — сопротивление связи 
на частоте то ; уп — постоянная распространения (уп =  пу)\ R —

f  — Г
= ------ —; Uг — нормированная r -я составляющая ВЧ-скорости частиц;

Га ~  ГК
0 =  -^ — нормированная ВЧ-составляющая угловой скорости частиц

_  n U а
Qe — заряд крупной частицы; Ht — Т/Лt\ Е% =  Га in (ra/rK) — напряжен­
ность статического электрического поля на уровне анода (г =  г а)\ Uа — 
анодное направление; F,Vф — г-я и ср-я структурные функции ВЧ 
поля; (ос =  г\В — циклотронная частота; Д ф = 2л/М  — угловой раз* 
мер сектора; £2 — угловая скорость основной пространственной гар­
моники; 8 — Та/Гк.

Для определения значения амплитуд А„ и фаз Ф„ основного сигнала 
и его гармони,к рабиваем все пространство усилителя в азимуталь­
ном направлении на М  одинаковых объемов (секторов) ДК =  

я  (г2 — гЪ Дх '
=  —  м  —  • Предполагая, что состояние замкнутого электрон­
ного потока (координаты и скорости «крупных» частиц) считается 
известным, переходим к решению системы уравнений возбуждения ( 1), 
(2) в к а ж д о м  секторе AV. В результате находятся и заносятся в память 
ЭВМ значения правых частей (1) и (2). Д ля уменьшений колебаний 
d.4„ с1Фли , связанных с дискретным представлением электронного

потока и пространства взаимодействия, их значения на каждом шаге 
решения накапливаются в течение периода фундаментальной частоты
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Т =  2л,/ <о, а затем усредняются (метод «скользящего» усреднения [5]). 
Тогда выражения для ириращения амплитуды и фазы ВЧ волны в /-м 
секторе А V1 можно записать в виде

I <

Суммирование в (3) производится ог ВЧ входа до текущ его объе­
ма ] — г.

Определив значения ДА‘п и (ДФ«)* для всех ДУ7, найдем новое 
распределение амплитуд и фаз сигнала основной частоты и его 
гармоник:

Ап =  К  +  ДАп\ (ФЛ У =  Ф°п +  п (тф — шО +  (ДФ ;)', (4)

где А°п — входная амплитуда ВЧ-волны нн частотето ; Ф® — началь­
ная фаза ВЧ-волны на частоте тао; / =  1 Ь; £ — количество эле­
ментарных объемов в пространстве взаимодействия.

Нормированные составляющие напряженности ВЧ-поля запишем 
следующим образом:

“  Г а  Е  51П ^  5  =  Е  С05 Ф "  • <5 ) Е0 ~  Е0 „

Вычисленные значения ел и еф совместно со значениями соответ­
ствующих сил пространственного заряда подставляются в уравнение 
движения, и расчеты проводятся по алгоритму, подробно описанно­
му в работе [6 ].

Разработанная на алгоритмическом язы ке ФОРТРАН програм­
ма требует 500 Кбайт оперативной памяти. Время счета одного 
ш ага решения многочастотной задачи (вклю чая основной сигнал 
и три гармоники) при наличии в пространстве взаимодействия 
4000—5000 частиц на ЭВМ ЕС 1050 равно 50 с. Это примерно на 
20 % больше, чем аналогичный вариант, просчитанный в одноча­
стотном приближении. При этом размер сетки для решения ур ав ­
нения Пуассона выбирался равным 33x257. Решение задачи про­
водилось до момента установления стационарного состояния, когда 
основные физические параметры практически не меняются от ш ага 
к ш агу.

В качестве метода решения уравнения движения выбирался ме­
тод Рунге — Кутта 4-го порядка. Шар решения был равен АТ =  <осД£ =  
== я/8 .

Анализ результатов. Приступая к решению задачи, предпола­
гаем, что постоянная распространения «холодных» ВЧ волн на час* 
тотах т о равна уп — пу, а значение сопротивления связи для основ­
ного сигнала и его гармоник задавалось равным: #СЕ ( 1) =  60; Р св (2) =  
=  8 ; #св (3) =  1; /?св (4) =  0,2 Ом.

Результаты  моделирования представлены на рис. 1,2. Процесс 
установления выходной мощности Рвых основного сигнала со и его
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гармоник 2(s\ Зю и 4м показана на рис . 1. Из приведен ны х  з а ви си м о с ­
тей видно, что гармоники достигают максимального уровня в м о м е н т  
вылета первых частиц на анод, что соответствует наиблее сильным 
нелинейным изменениям амплитуды и фазы ВЧ волны. В дальнейшем на­
ступает режим насыщения основ­
ного сигнала и процесс достигает 
стационарного состояния. Уров­
ни гармоник, нормируются 
к мощности основного сигнала, 
определяются по формуле Кп =  

р
=  10 log р~  и соответственно рав-

(О
ны: Кп ——3 4 дБ, К т ~ —53 дБ,
К Vi =  — 44 дБ. Данный резуль­
тат получен в рабочей точке 
вольтамперной характеристики 
прибора, когда Ua/Un—l ,015, где 
U„ — пороговое напряжение. Из­
менение анодного напряжения 
вызывает соответствующее из­
менение уровней ВВГ.

На рис. 2 представлены за­
висимости уровней гармоник от 
значений нормированных анод­
ного напряжения Ua/Un и магнитной индукции В0/Вкр, где Вкр — зна­
чения критической магнитной индукции. Из представленных зависимо­
стей видно, что увеличение анодного напряжения Uа (или уменьшение

^36

•а

■ш

"s.,
Кц

! ■1

В,S3 (ÙS

К, 16

■4!

■30

{В! U H

h

Ш JBS iff  4 Д ,
5

Рис. 2

магнитного поля В0) вызывает монотонный рост уровней второй и тре­
тьей гармоник. Уровень четвертой гармоники имеет ярко выраженный 
максимум в диапазоне рабочих значений 1/а.

Таким образом, проведенные исследования позволили количе­
ственно оценить уровни ВВГ основного сигнала, а такж е  показали 
их изменение в зависимости от выбираемого режима работы уси-
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^ л у ч е н н ы е  результаты  ДиспеР'
^Шм>ллйюшей системы отсутствует, а значение сопро- 

жАйгйя связи на частотах гармоник выбиралось произвольно, 
дальнейшем п р ед ставл яется  целесообразным провести дополни­

тельные йсследования частотной зависимости сопротивления связи 
»амедляющих систем, прим еняем ы х в данных усилителях, а такж е  
ГГ0Ч1|ить значения постоянных распространения взаимодейству- 
оших воли.
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РАСЧЕТ ПОТЕНЦИАЛОВ ЭЛЕКТРОННО-ОПТИЧЕСКИХ 
СИСТЕМ С РАЗГРУЖЕННЫМ СФЕРИЧЕСКИМ КАТОДОМ

А ктуальная проблема физики и техники приборов СВЧ — 
создание высокоэф ф ективных и долговечных катодно-подогрева­
тельных узлов (К П У ). Один из способов решения этой проблемы 
состоит в том, чтобы использовать катоды как  можно более «р а з ­
груженны е» по тепловым и эмиссионным характеристикам , а затем  
с помощью формирующей части электронно-оптической системы 
(ЭОС) «сж и м ать» электронный пучок до нужной плотности. Наи­
более подходит для этого, с нашей точки зрения, полый сферический 
катод, который давно привлекает внимание специалистов по элект­
ронной оптике. П рактическое использование катода такого  типа до 
сих пор сдерж ивается физич-ски обусловленными т р у д Н0СТЯМИ) 
связанными с почти полной экранировкой поля анода, расположен­
ного вблизи отверстия в сферической полости, на внутренней по­
верхности которой расположено термоэмиссяонное покрытие. 
Экспериментальное ж е  исследование ^влияния дополнительных 
электродов, введенных внутрь катодной полости, на результиру­
ющие характеристики КПУ весьма затруднительно по технологи- 

, ческим причинам. Сложность экспериментального исследования

ШС  ти м ул и р ует  разработку эффективных численно-аналитиче- 
шШШздав оешения соответствующих задач  математической



Применим метод интегрального преобразования А?"еля [1] для регу­
ляризации и обращения [2 ] операторного уравнения первого рода с це­
лью решения задачи о распределении потенциала в ЭОС, состоящей из 
полого сферического котода и системы ускоряющих и формирующих 
электродов в виде круглых диафрагм и тонких колец, расположен­
ных аксиально-симметрично с катодной полостью. Пусть катод 
образован частью' идеально проводящей бесконечно тонкой сферы 
радиуса а с плоским срезом, полярный угол среза — 0О; круглые 
диафрамы и тонкие кольца (т. е. дополнительный электрод, дисковый 
анод и фокусирующий электрод) образованы конечным числом N круго­
вых петель, Д Л Я  которых Г/ —  расстояние от j - й петли до точки (О, 
О, 0); а/ — полярный угол раскрыва /-й петли (1 с  / «  N), причем 
для Мх петель, образующих электрод и часть дискового анода г,- <
<  a Q — 1 ,2 ,__ _ М х) , для остальных N — Мх петель г,- >  а (/ =  Мх +
+  1, М х+  2, . . .  , N). Здесь предполагается, что начало сферической 
системы координат совмещено с центром сферического катода, полярная 
ось — с осью симметрии катода и осью всей ЭОС. Пусть <рп — потенциал" 
катода; Q/— полный заряд /-й петли; е — диэлектрическая прони­
цаемость среды.

Распределение потенциала найдем как решение задачи Дирихле.для 
уравнения Лапласа с учетом требуемых ограничений на поведение Потен­
циала в окрестности ребра сферического катода, в окрестности начала 
координат, круговых петель и на бесконечности. Потенциалы Фл/!+ >* 
искомых электростатических полей и потенциалы <р/0) (1 с  / < N) 
заданных источников используя метод разделения переменных в  
сферической системе координат, представим рядами по полной орто- 
нормированной системе ~Рп (cos 0) нормированных полиномов Лежанд­
ра первого рода степени п (п — 0 , 1 ,2 , .  . . )  аргумента cos 0 в про­
странстве функций L 2 [0 , я ] ,  интегрируемых с квадратом:

где Рп (соs а/) — полиномы Лежандра аргумента cos а/, Мп =  2-1 (2п +  
+  1), я =  0, 1, 2, . . . ,  / =  1 , 2 , . . . ,  N. Используя метод частичных: 
областей и граничные условия, получаем для нахождения коэффициен­
тов Вп * потенциала ф̂ 2,+ i в пространстве /2 числовых последователь- ( 
ностей следующую систему парных сумматорных уравнений:

(1>

2  (2п +  1) [Dn+еУ] Рп (COs 0) =  0, О<0 <  0О;
(2>

£  [Dn +  е« ’ ] Рп (cos 0) =  Фо, 00 <  0 <  я ;
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где
Dn!> =  B ln • a~ « - 1, Фо =  4яе; 

м,

Система уравнений (2) не пригодна для непосредственного на­
хождения коэффициентов D„(n =  0, 1, 2 ...) .  Оператор этой системы 
неограничен в пространстве L2 [0, я ] .  С помощью интегрального 
преобразования Абеля эквивалентными операциями приведем (2) к виду, 
удобному для обращения и явного нахождения коэффициентов D„. 
Сначала уравнение на [О, 0О) из (2) проинтегрируем почленно как 
ряд Фурье функции из L2 [О, я ] по полной ортогональной системе 
функций Р„ (cos 0) (п — 0 , 1 , 2 . . . ) .  Затем, используя соотношение 
между полиномами Лежандра Рп (х) и их производными (2„ +  1) Р„ (х) =  
=  Pn_  1 (х) — Рп + 1 (х) [3] и интегрируя это соотношение, приходим к 
уравнению на [О, 0О) из (2), не содержащему коэффициентов (2п +  
+  1) в левой части ряда; возникающая при интегрировании уравне­
ния на подынтервале [О, 0О) из (2) константа, как нетрудно видеть, 
равна нулю. Далее подставим в оба уравнения из (2) вместо полино­
мов Лежандра их интегральные представления Мелера — Дирихле [3], 
поменяем порядки интегрирования и суммирования в обоих уравне­
ниях и перенеся все слагаемые в уравнениях в левую часть, полу­
чим вместо каждого уравнения однородное интегральное уравнение 
типа Абеля. Каждое такое уравнение имеет единственное тривиаль­
ное решение, которое находится при помощи композиции с ядром вида

(х — у) 2 , (х >  у) [4}. Так как в интегральных уравнениях в качестве не­
известных функций-решений служ ат ряды Фурье по элементарным 
функциям, то в результате эквивалентных операций получены ряды 
Фурье по элементарным функциям с одинаковыми коэффициентами при 
неизвестных D„ вместо рядов по Рп (cos 0) из (2) с различными коэффи­
циентами при неизвестных D-, на подынтервалах [0 ,0О) и (0О, я ]  основного 
интервала [0, я ] .  Обращая установленные ряды Фурье, определяем яв­
ный вид коэффициентов D„, а вместе с ним» и искомых коэффициентов

—  1

В{п = а п + 1 {фо [ап, о — а°, о] +  £  <?„ а п]т —

где

(3)

0/2, т  — 0 ; Л =7̂= Ttl\ Ofit п — tl3 ttl -— 0 , 1, 2 . , .
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Д л я нахождения коэффициентов потенциалов <р$ + 1 (1) вос­
пользуемся линейным соотношением между коэффициентами А (п и 
Вп\ вычисленным из граничных условий

АУ  =  В(?а ~  2« - 1  _  ена— п +  \ п >  0.

Данное решение удобно использовать для проведения система­
тических расчетов распределения потенциала с помощью ЭВМ. 
Т ак ряды в (3) сходятся не хуж е, чем геометрические прогрессии 
со знаменателями, значительно меньшими, чем единица, при этом 
выбор знаменателей прогрессий, зависящ их от соотношений г,/а 

\ М г) я а/Г} ( М + ^ / ^ Л ') ,  полностью контролируется. Уп­
равление распределением потенциала ЭОС производится выбором 
геометрических и физических параметров катода и круговых петель, 
количества петель, составляющих электроды и анод. Наличие боль­
шого числа параметров ЭОС требует проведения систематических 
расчетов на ЭВМ, анализа полученных результатов. Такому анали­
зу будет посвящено отдельное сообщение.
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