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УД К 621.396.S7
И) М. ЕФАНОВ. Н. П. ЖУК, С. А ОБЛЫВАЧ

СИММЕТРИЧНОЕ ВО ЗБУЖ Д ЕНИ Е ГОРИЗОНТАЛЬНОГО 
ВИБРАТОРА В СЛОИСТОЙ СРЕД Е

В работе рассмотрена задача о симметричном возбуждении идеально 
проводящего вибратора!, который расположен в однородном слое плос­
кослоистой среды компланарно границам раздела. Цель статьи — по­
строение аналитических выражений для распределения тока вдоль 
проводника и для рассеянного поля.

Отнесем трехмерное пространство к прямоугольной декартовой си 
стеме координат х, у, г. Ось Ог направим вертикально вверх. Область 
V = {— ооС х, у <С + оо, h <С г <  а], которая имеет вид слоя тол­
щиной h = а — Ь (а , b = const), заполнена однородным изотропным 
магнитодиэлектриком. Область, дополняющая V до всего простран­
ства, заполнена плоскослоистой одноосной средой с вертикальной опти­
ческой осью. ДиаДные материальные параметры совокупной среды 
имеют вид

р (г) = (z) I t +  рг (г) /г, в (z) = е, (z) Ъ +  е2 (г) /г;

h = V o  + УоУо> I* = «о?- • (0
Здесь ж0, г/9, г0— орты осей х, у, г, р«,г и е*,г— кусочно-гладкие 
функции переменного г, которые на интервале б < г < а  сводятся к 
постоянным р и е: Pf,2(z) = р, е/>г(г) = г (Ь < г < а ).

Заданные сторонние источники порождают в такой среде монохро­
матическое (е_гш0 поле E 0(R), Н0 (/?), которое считается известным, 
R  =  {х, у, г).

Внесем в область V проволочный вибратор в виде идеально'прово- 
дящего отрезка кругового цилиндра длиной 2/ и диаметром 2г,. При­
мем, что ось вращения вибратора лежит в плоскости хОг параллельно 
плоскости хОу, а торцы симметричны относительно плоскости уОг, 
Его внутренность определяется условиями уг +  (z — гс)2 < 4, 
—I С  х <  I. Здесь zc — вертикальная координата точки (0,0, zc), в ко­
торой ось вибратора пересекает плоскость уОг.

Считаем, что вибратор не пересекает область локализации сторон­
них источников. Создаваемое ими поле в присутствии вибратора пред­

ставим как сумму первичного поля Е 0, Н0 и рассеянного поля E st 
Hs, ограничимся случаем длинного и тонкого вибратора: re I, | kre\ <£ 
С  1, где k = k0 V^ep, 0 < arg Y  <  К  — ®/c> о — скорость света в 
вакууме. Неизвестные величины ь Е „  tis в .этом/ случае можно рас­



сматривать как поле отрезка {— /<*•</, у  =  О, г — г,} нити эле­
ктрического тока /.(*), текущего вдоль оси -х.

Расчет поля, создаваемого в регулярной среде, в отсутствии вибра­
тора, электрическим источником с объемной плотностью J  (Я) =Т I " '""Г.7.........
= х0 б (у) б (г — гс) 1 (х), проводим с привлечением полевых функций 
Грина слоистой среды [1; 2].

Введем в рассмотрение функции <р̂  (г, х), (г, х), (<р7 (г, х),
%  (г, х)) как решения уравнения

+ к\ (г) — я2| и  (г) = 0, (т) = р,8) (2)ч
на интервале а < г<  +оо ( —оо < г < 6 ), которые в точках разрыва 
коэффициентов этого уравнения непрерывны вместе с величиной 
тр"1 (г )0 (г), а при ’г-*- + оо (г-»-— оо) изображают уходящую волну. 
Здесь 0 (г) — производная функции и  (г) по переменной г, х — пара­
метр, в общем случае комплексный, А,г — локальные волновые числа,
Аце — дифференциальные операторы:

ке 33 /4 В*р?, Ьц ко РгВ/, Ощ Тр &г Тр 3?. |3|

Определим следующие вспомогательные величины:

Г ( \ — 1 <Р̂~ (а + о. х)
1й0 (а  +  о) <р+(а +  о, х ) ’

1 ф“ (6 — о, х)
%г Ф> х) — ik0 (Ь — о) (й — о, х) *

фТГ (й Ч- о. к) (а, х) = tk0 р, (а + о) ф - . —  , 
Фд (а + °* К)

(Ь — о, х)
£ц (Ь, х) =  — ik ptib — о)Н—  -

Фн (fr — о, х)
(4 )

Коэффициенты С8 (ß, х), ь« (Ь, х) представляют собой импеданс, а 
Sn (ß. *). Sn (Ь, х) — адмитанс границы г — о. или z = Ь соответствен­
но. Введем в рассмотрение коэффициенты отражения плоской волны 
вертикальной (/?„) или горизонтальной (R^) поляризации, падающей 
из однородной среды с материальными параметрами слоя на границу 
z — а или 2 = 6  под углом скольжения 0 = arccos (%/k):

. Y (» ) —  feoe£E (fl,x ) D ч ■yfx) — ^ е £ е С#,х)
Не (а’ “  y (x ) +  M S e (а, х )5 -Че у (х) +  е£в (Ь, х ) ;

ч *0И. п /г, ч V (*) Ец (6- *) — Р
/?п (в . к ) Y (х) £ц (а> х) +  й0 Ц ’ ?(1 ä l f “  у (х) ?м (b, х) +  *0 р ;

V(x) — У к 2 — х2, 0 < arg у (и )< я . (5)



Применив к рассматриваемой модели среды результаты 11], прихо­
дим к следующим выражениям для поля нитевидного тока:

ге[*5} +  ^ 5 Ъ & + Ь | й ( ) ] -  «»
I

—  (4 л/с)р-1 (г) • V  х  ) A l(x ’)dx', —  о о < х ,у ,  г <  +  оо.
-I

В  этих формулах А==А(г,у,х —У ) ,  р"1 — диада, обратная к р, V / — 
горизонтальная компонента оператора V . / —единичная диада: V* —
= х0дх у̂ дуу /■=?/* +  /,. Величина А (г,у,х  — х ) совпадает с вектор­
ным потенциалом единичного электрического диполя, расположен­
ного в точке (х',0, гс) параллельно оси х. Когда точка наблюдения
(х, у, г) находится вне однородного слоя V, вектор А запишется как

А (г, у, х — / )  = — (1 /4 л) J  х exp (t у К) {р [х0/0 +
* о •« '

+  г0 (х — х') (Jj/x D) 5г] Fw (г, х)// Аду +
+ г0 (х — х') рг (г) (/ ,/х D) Fe (г, х)/Ае (х)} dx. (7)

Здесь г >■ а либо г< Ь , у =  у (х), /од — функции Бесселя: /од гэ 
=  /од (х Z5), D ~ Y (x  — * ')a +  у2,

Ф+ (г, х) [1 + /?„ (с, х)] [7?ч (6, х) е'г(г‘-6) +
( н= е~'v<Zc~*)] / (а + о, х ),а <  2 <  + оо;

^ (г , *) = Фч (г, х) [1 +  0 , х)] [ е ^ " а>-  (8)
+  /?т, (a, x)e~iWc~a)]/((7l (Ь — о, х),
— оо <£ г <С 6;/

знак « — » при Т1 = е, « + » при т) = р;

Ал — (*) = 1 — ехР (21У h) Rr, (а, к) Яг, (Ь, х), (я = е, р). (9)
Когда точка наблюдения находится внутри однородного слоя, величи­
ну А можно представить как сумму двух слагаемых, первое из которых 
равно векторному потенциалу точечного источника в безграничной 

• среде с материальными параметрами слоя, а второе учитывает наличие 
границ г = а и г = Ь: '



Вектор-функции я  имеет вид

п(г, у,х — х') = (р/4я) |  (1 к [ дг0/ х /?ц (г, х) /0 (х Я)/уД^ —

о »

(2, X) = 4 (6, х)е^-ад 1е Ч  +  Я* (а, Х )ё '^ > ]  + л 
+ Яц(а,х)е№а-г) [е-г̂  +  Я11(Ь,и)ег7(2с~26)], (12)

Яе (г, х) -> Яе (6, х) е̂ <*-эд [е<тгс — 4  (в, И) е£т(гд-ге)] +
+ Я е (а, X) е^(2а-г) [Дв (й) Х) е^ с-2й) _  е-^гс]_

Величина гц (г, х) получается из дЕ (г, х) заменой Я 8-»-— Я ц. Счита­
ется, что полюса подынтегральных выражений в (7), (11), которые 
совпадают с нулями функций Др(х), ДЕ(х), смещены с контура инте­
грирования в комплексную плоскость переменного х за счет дисси­
пативных потерь в среде (возможно, исчезающе малых). Величины, 
содержащие в знаменателе Дв или Др., определяют соответственно- 
вертикально и горизонтально поляризованные компоненты электро­
магнитного поля (6).

Для того чтобы выражения (6) представляли собой искомое рас­
сеянное поле, необходимо и достаточно, чтобы компонента суммарного
электрического поля Е 0 +  Е в, касательная к поверхности вибратора, 
обращалась на этой поверхности в нуль. Приняв во внимание только
условие для продольной (вдоль х0) компоненты на боковой поверх­
ности вибратора, получаем уравнение типа Поклингтона относительно 
/ (х):

I

( о  + к*) I й {х ~  + КЛ х  ~  Х')] 1{Х’) +-I \
I

+ ~  I йх'Ь (х —  х') I (х') — £ £08 Е 0 (X), - ~ 1 < .  х  < 1 .  (13)

В этом уравнении £0 (х) =  х0 • Е 0 (Я ) при Я  = (х, Ге, гс)

(х -  х-) -  ехр (гЩ )/Я 5, = У (х - х ')2 + г2е,
+ °°

К г ( х - х ' )  =  г ( х рц (гс, х) J0 (х О,) с1 х/уД ;̂



Обратив дифференциальный оператор (d2/d хг + k2) в левой части (13), 
приходим к уравнению типа Халлена для 1(х):-

I : ■

С d х' K j (х — х') I  (х') = Сг cos kx -f С2 sin kx +  Q (x) -f ф (x| I). (15)

Здесь Cj и C2 — произвольные постоянные, <p(x|/)— зависящий от 
x функционал тока «

I *
ф (х| /) ssb I d х' I  (х’) [Кг(х— х1) +

, Г , „ sin k I x — х’’ \ d . , » ,.1
+ } * *   2k~— ’d F L (X ~ ХЦ>

t
Q(x) = (im/2 k) \ dx’ sink\x — x' \ £0(x'). (16)

—i l ;
Используя стандартное приближение [31, основанное на выделении 

статистической части ядра 7Q (х — х'), перейдем от (15) к уравнению 
с малым параметром в правой части:

/ (х) = a [Ci cos kx +  С2 sin kx +  Q (x) — F  (x | /)], (17)
где F  (x\I) — зависящий от x функционал тока, a a — малый пара­
метр теории вибраторов:

i

С(х|/) =  ф(х|/) + j  dx' [Kf(x — x ') I(x ')— g(x — x ')I{x )),
—i

g(x — x') = Î/Ds, a = l/[21n.(21er1)]. (18)
Дополнив (17) условием исчезновения тока на концах вибратора: 

!  (/) = I  (—I) = 0; получаем задачу для неизвестной величины I (х). 
Найдем ее решение в частном случае симметричного возбуждения:
£0 (—х) =  С0 (х). В этом случае / (х) — четная функция, что влечет
за собой равенство С2 = 0.

Для построения решения воспользуемся модифицированным мето­
дом итераций [31. Вычтем из правой части (17) ее значение при x ■= I, 
равное нулю. В  результате имеем

I  (x) = a [Ci / (x) +  Qd (x) — Fd (х | /)]; (19)
/ (х) — cos kx — cos kl, Qd (x) = Q (x) — Q (/),

Fd ( x \ l \ ^ F  ( x \ l ) ~ F  ( l\ I) . ■ (20)
Подставим в (19) формальное асимптотическое решение, отвечающее 
методу итераций:

+ “  j
4 х) =* S a ',+l[C1Pn(AcV+Qn(x)i. (21)П~0

Это приводит к цепочке прямых формул для Рп (x), Qn (х);
Р0(*) ~  f (*). Qo’(*) = Q*(x)\

Рп {x) —— F é{x\ Pn~\), Qn (x) = — F a (x I Q n~i), n = 1, 2, ---



Постоянную С1 находим подстановкой (21) в уравнение I  (Г) ~  
= Сг cos kl +  Q (t) — F  (I | /) = 0. Итоговое выражение для тока сле­
дующее:

+ «•
v , w +  £ « лнм*)

I ( x ) ~ a  ^ -------- ; (23)
cosk l— V  anHF (/1 P n)

n=0 *

P*(x) =  v„+i(jc)+p„(x); 
vn(x) = Qn(x)cos kl — Q(I) Pn(x); (24)

Pn(x)— S  (£ {I | Qm) Pn—m (x) — F ( l\ P OT) Qn—m (x)Hm=0
v0 (x) =5 Q (x) cos kl — Q (I) cos kx\

p0 (x) = F  (x| /) Q (I) — F  (x | Qd) cos kl +  F  (I \ Qd) cos kx — 
- F ( / | / ) Q ( x ).

Отсюда вытекает приближенная формула для тока
/(х) = av(x)/A; (25)

\ *
v (х) =  Vq ( х ) = 4 гг  [ s*n *1 * —  0  ] d х'Е0 (х') cos kx' —

! ' ' I
—  s\nk(x ' - \- t) \  d х 'Е0 (xt) cos kx' - f

X
I

+  2 cos kl cos kx f d x'£ 0 (x') sin kx' ] ; (26)

A ==cos kl — a F  (/] /), / =  /(x). (27)

-Заметим* что для функции v (х), равной нулю при х = величина 
F (/| v) определяется выражением

F(l\ v)ss J  dx 'v(x ')[K f ( l - x ' )  + K r ( l- x ')  +
—i

+  J  d x "sin k(l2 -  °  ±  L (X" -  x ')j. (28)
—i

Формулы (23), (25) описывают как резонансное, так и нерезонан­
сное возбуждение. Собственные режимы при симметричном возбужде­
нии определяются уравнением А = cos kl — aF  (I \f) — 0. Положим
kl = я (n +  1/2) -f- 8„, где n =0,1, 2, 8„ — малая величина. Для,

получаем приближенное соотношение:
б„ = a (— 1)̂ +1 £ (/ i cos ks) ! */==Я(п+1/2). (29>



Величина 8п оказывается комплексной. Собственные частоты открытых 
■структур лежат в полуплоскости Im <в <  О, поэтому должно выпол­
няться неравенство Im 6„ <  0.

Рассмотрим случай, когда вибратор возбуждается а) дельта-гене­
ратором напряжения, приложенным к его середине: Е 0 (х) = У06 (х), 
б) первичным полем, равномерно распределенным вдоль вибратора: 
Е 0 (х) = Е 0 = const. Функция v (х) соответственно этим случаям 
имеет вид 1 1

v (x )~ — ^ y os in ^ (/- !x |), v (х) — Е 0(coskl — coskx). (30)

—■ >- —>-
Значения величин E s, Hs в любой точке пространства можно рас­

считать по формулам (6). Приведем выражения для них в точке, про­
екция которой на плоскость г — гс лежит во фраунгоферовой зоне 
вибратора. Последующие соотношения пригодны равным образом для 
диссипативной и недиссипативной сред.

Обозначим через хт  т -й корень уравнения Ап (х) — 0, располо­
женный на положительной части вещественной оси или в области 
Im х >  6. Здесь т  = 1,2, ..., М л, — общее коли^тво указанных 
корней, г) = е, р. Для каждого хТ1,„ введем в рассмотрение функцию

*

r [1 + /?Да,х)] (2, х ) (а +  0, х), а < г <  +  оо;
exp [ iу (г — а)] + Rn (а, х) ехр [г у (а — г)], b <  z <  а;

' Фг,т (г) = < exp {— iyh ) [1 + Rn ф, х)] ф^ (г, y)/Rn (Ь, х) ф^ х (31) 
X (Ь — 0, х).

( — оо <С 2 <С Ь\ X — х^от.

Она служит решением уравнения (2) при х = х^т на интервале 
—  со •< z <; + со , непрерывна вместе с величиной Т)7‘ (г) дг Ф лт (г) в 
точках разрыва коэффициентов этого уравнения, а при г -»-+ оо и 
г -v —  оо изображает уходящую волну. Величина х^т  является соб­
ственным значением дискретного спектра соответствующей задачи, 
а Ф „т — ее собственной функцией [2]. Имеет место следующее со­
отношение ортогональности:

2̂Ф^т (г) Фтк (2)/% (2) = 8ткЛг\/п' (32)

Здесь бтй — символ Кронекера, — нормировочный коэффициент:

я  K̂ mR'Ti |Хцт*
К пт = 2Лх,т + iy ̂  In [Rn(a, x) Rn (b, x)] j . (33)
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Пусть П~(Пх,Пу, 0)— некоторый вектор, в общем случае комплек­
сный, нормированный условием п2х +  пгу = 1. Для каждого корня хет 
определим векторы-функции

Евт (п> 2) — т- к0 г0хет Л . Д Л  А
8г (г) е( (г) дг Фет (2) ,

Дет (Я > 2)  2в X ЦФкт (2). (34)
Каждому корню хдт поставим в соответствие функции

Дцт(̂ > 2) = 20 X ЦФцт(2);

(35)

Нетрудно проверить, что величины

Е (Я )   Ег\т (п, г)еХр(1кГ1тП • г),
Н(1^) = Нг1т(п,г)ехр(1хг1тп-г) (36)

удовлетворяют уравнениям Максвелла
V  X Е {Я ) — 1к^{г) • Н (Я ) = 0, V X Я (^ ? ) + ^ 0е(г) • £ (# ) =  0, (37)

во всем пространстве — оо. <  х, у, г <  +  оо подчиняется условию 
непрерывности,горизонтальных компонент на границах раздела сло­
истой среды и условиям, излучения При 2 -*■ +  ОО И 2-» ОО. Поле
вида (36) представляет'собой собственную волну дискретного спектра 
слоистой среды вертикальной (т] = е) или горизонтальной (г| = р) по­
ляризации, которая распространяется в направлении единичного век­
тора п [2]. Приведем следующие соотношения ортогональности:

' + °°, ' ‘
 ̂ (1 хЕцт(Р>? X Н-ц'ь (д, 2) • Д =5 (Кцт/&о)

 ОО

где == 1 или 0 при т) — г,' или 1] Ф  Г[' соответственно.
Запишем искомое представление рассеянного поля во фраунгофе- 

ровой зоне вибратора, определенной требованиями | у,1]т1/гг | 1 для
всех т т :

. . мп , .

£•<5 . ^ 5 У У  2) ; (39)
Н $(Ю * г —=1 М,т Г % т    Я лт(п8,2)Т1=8,цт=1 1 1 ■ '

I
Цгш ( Ф )  =  4 т  Ю  ^  ]  б х 'е “ ^ ' Ив т с°З Ф  /  ( у  )  . ( 4 0 )

, —/ /
7цт(ф) = з5пфФйт(гс) \ ёх'е“ ‘*Л ®  05ф/(х%

—Г
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В  этих формулах проводится суммирование по всем собственным вол­
новым числам дискретного спектра и обеим поляризациям; единичный
вектор ns направлен по горизонтали из центра вибратора в точку

~~ >■
наблюдения, (р — азимутальный угол указанного направления: ns = 
= (cossp, sinf, 0), соэф = xlr, sirup — yjr, r = У x% + y 1.

Из приведенных формул видно, что в дальней зоне вертикально 
поляризованная компонента излучения вибратора исчезает в направ­
лениях ф — я/2, ф — Зя/2, а горизонтально поляризованная — в на­
правлениях ф = 0, я.
Список литературы: 1. Жук Н. П., Третьяков О. А, Функции Грина уравнений 
Максвелла в плоскослоистых средах // Радиотехника и электроника. 1985. 
Т. 30. № 5. С. 869—875. 2, Фелсен Л., Маркувиц Н. Излучение и рассеяние волн: 
Пер. с англ. М., 1978. 1109 с. 3. Коротковолновые антённы / Г. 3. Айзенберг, 
С. П. Белоусов, Э. М. Журбенко и др. М., 1985. 535 с.
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ИНВАРИАНТНОСТЬ ПЕРЕДАТОЧНЫХ ХАРАКТЕРИСТИК 
ВЕКТОРНЫ Х СИГНАЛОВ

Анализ сигналов с вращающейся поляризацией и их поляриметри­
ческих возможностей [1—4] требуют выяснения для ряда задач целе­
сообразной базисной формы как векторных сигналов, "так и векторных 
передаточных характеристик (ВП Х), свойственных электродинами­
ческим объектам.

Рассмотрена методология экспериментального определения ВПХ 
для задач, характеризуемых недостаточной априорной информацией 
об азимутальной (в ТЕМ-плоскостях волны) ориентации векторных 
сигналов по отношению к системе координат исследуемого электроди­
намического объекта. Наиболее простым примером такой задачи пред­
ставляется обычное (снеллевское) отражение от плоской поверхности 
материала (среды) в свободном пространстве. Рассмотрим далее связь
двух векторных (в ТЕМ-плоскостях волны) сигналов: Е П(/) = Е П на
входе и ЕТ(/) = Е Т на выходе электродинамического (линейного 
недеполяризующего) объекта. Такая связь имеет спектральную 
форму известного операторного преобразования, например преобразо­
вания Джонса [5]: б’т = Т^п, (1), где 5П, Хт — спектральные вектор- ) —, -*>■ > 
матрицы базисных компонент векторных сигналов Еп и Ет (спектраль­
ные векторы Джонса); Т — матрица Джонса, являющаяся ВПХ 
исследуемого объекта. Матрица Т связывает спектры совпадающих
и перекрестных компонент векторных сигналов Еп и Ет;

$ти = )-ии£'пи *Ъ Тво<!>щг; «5>то = 1цв + Тур 5п». (2)
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Здесь S-ш, STO, Snlt, Sno— комплексные спектры соответствующий
базисных компонент сигналов: Е  = Е„ + Е„. (3). Отметим, что мат­
рица Т — квадратная, неэнергетическая:

Т =

Спектральные векторы Джонса имеют вид
То: (4 )

■Sn — [Sn« Sno] i St — Ŝ  j

В преобразованиях (1), (2) предполагается, что векторные сигналы 
на входе и выходе объекта записаны в его координатах: и — x0s v = 
= у0. В  этом случае нетрудно определить экспериментально компо­
ненты ВП Х  — элементы матрицы Т, использовав спектры известных
сигналов Eni, Е пг, а также измерив спектры сигналов отклика E Ti,
E« . Тогда из формы (2) получим две пары систем линейных уравне­
ний относительно элементов (компонент) ВПХ вида (4).

Сложнее получается, если сигналы / на входе и выходе объекта
выражены в своих координатах, определяемых ортами х°, уйп и х?, у% 
соответственно и несовпадающих сортами объекта (в ТЕМ-плоскостях 
волны). Матричное преобразование Джонса содержит в этой задаче 
два оператора азимутального поворота Аа, Ар:

S-ry ==' АрТАд Sn = ns„, (6)
где П — матрица преобразования с рассогласованными азимутами; 
П — АрТА„ (7); Аа — оператор на входе объекта (падающей волны). 
Ар — на выходе (рассеянной, прошедшей волны); у — а, ß.

Рассмотрим далее два базисных выражения для сигналов падающей 
и рассеянной волн (3), представленных, во-первых, в линейно поляри­
зованном ортогональна« базисе:
Е  *= Ех +  Е ?, (8), где и =* х, v — у, во-вторых, в кругополяризован­
ном базисе: Е  = E« -f E L (9), где и — R; v — L.

В линейно поляризованном базисе вида (8) операторы Аа, Ар имеют 
форму матриц поворота [5]:

А у  =

cosy sin у!
-sin у cosyj 

Здесь у — а, р.
Развернув матрицу (7) с учетом матриц поворота, получим

1 -п
(Ю)

Sty*  П** Sn* + X̂J/Snß', Sjyy =*-0̂ * Sn* "Ь Пда Sny, (1 l)
где
п** —  Т Хх cos а cos ß — Тху sin а cos ß -f- Tyx cos а sin ß — Тад sin а sin ß; 
П*й = T*xsinacosß -f TXJ(cosacosß -f- l ̂ s in as inß  +  T^cosasii.ß ;



ПуХ — Тхх cos a  sin р +  TX!/sin a  sin р +  T^cos a  cos р — sin a, cosp;%
Пуу = —Тхх sin а sin р — Тху cos а sin р -f

+  T^sinacosP -f-T^cosacosp. (12)
Как видно из (12), при а = р — 0 передаточная характеристика вида 
П переходит в Т. Прежним методом (двух различных векторных сиг­
налов) определить ВП Х  исследуемой системы невозможно. Однако 
из преобразования (11) можно получить линейную систему уравнений 
для вычисления элементов ВП Х  исследуемого объекта. Составим из 
(11) и (12) такую систему уравнений с восемью неизвестными:

4 8

Sty* “  SnjTK Z r+ Sn ^ X  zn, (13)
r= 1 п=Ь

ГД6 Styx ^  SryxK + Sjyyn'y
z1 = TxxG cos a, z5 = TxxGsina; 
z2 = —Tx//G sin a, zf, = T xy G cos a; (14)
z3 = Tyx H cos a, z1 — H sin a; 

г4=— Tw H sin a; 
г* = Tw/ H  cos a;

G — cos p — sin p, H — sin p -f- cos p,
k = 1, 2, 3, . . .  , 8 . (15)

Для решения этой системы требуется уже восемь различных зондиру­
ющих сигналов, восемь сигналов отклика (восемь пар Ьцк и Етк, к =а 
= 1 — 8). Определители системы получаются громоздкими — 8 x 8, 
Однако из ее решений можно вычислить и компоненты ВП Х  объекта 
и ориентацию сигналов — углы а и р.

Более привлекательным представляется кругополяризованный ба­
зис векторных сигналов вида (9). Его использование основано на ряде 
методологических положений (1; 4; 6].

Векторный сигнал Е записывается адекватной моделью комплекс­
ного сигнала Ё. При этом орты ТЕМ-плоскости волны х®, у0 отож­
дествляются с ортами комплексно-сигнальной плоскости 1, /:

7° Е х + Е , =  Е  ^  Ё  = Е , + / Ев. (16)
Здесь

х®з= 1; у0 =5 /; (17)* |
Е*, Е у — действительные функции времени.

Спектром векторного сигнала Е (= Е (f) служит спектр (Фурье- 
преобразование) тождественного комплексного сигнала Е = Е (/). Выра­
зим это соответствием

S (Е) = S (Ё == Е) — Sm (со), (18)
в котором Sm (©) трактуется как комплексный спектр векторных амп­
литуд кругополяризованных векторных гармоник, записанных в комп­
лексной форме. Спектр Sm(®) называрт «двусторонним спектром» —
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спектром по частоте кругового вращения ©: — оо< ю < оо (19), 
где © >  0 ->■ со = 2я/; © < 0 ->ю = —2л/; символ соответствия; 
}  — частота колебаний (односторонняя) — 0 «  / с  6о. Знак =±= | со |, 
как известно, определяется направлением отсчета угла вращения
векторной гармоники Е# или Ег, в репере х°, у0.

Для векторных сигналов Е  = Е  (I) существует, по крайней мере, 
два вида комплексных спектров. Один-—по частоте кругового враще­
ния— 5>т; (©) — комплексный спектр векторных амплитуд (18), напри­
мер, связанный с рядом Фурье (в комплексной форме) для периоди­
ческих сигналов:

е = ё  = £ ^ м ' ,  (20)_ оо
где Р п = 5т (ео) из (18). Второй спектр — спектр комплексных амплитуд 
кругополяризованных векторных гармоник по частоте колебаний — 5(/):

5(/)=* 5Ц/^ и 5«(/) 1 (21)
(0  — знак объединения).
Связь между комплексными амплитудами (символического метода ком­
плексных амплитуд) и векторными амплитудами (18) известна [6]:

&?(/) ~  '->тя (©) — 5т.(в> 0); >5/, (/) = ^ .(ш ) = 6в.((»< 0). (22)
Это следует из соотношений линейно- и кругоподяризованного базиса:1

= 172(5* + /5*); 51 = 1/2(5*- /5 )̂. (23)

Введение комплексных амплитуд кругополяризованных гармоник 
позволяет использовать спектральную матрицу Джонса — ВП Х  ис­
следуемого объекта для спектральных векторов Джонса, выраженных 
кругополяризованным базисом: 5ТС = С3„с, (24), где 5С — спектральные 
•векторы Джонса, выраженные кругополяризованным базисом

I'] • (26>
С  V  ВПХ по кругополяризованному базису,

Сря СяьС = (26)Сьр. Сц_
Запись векторных сигналов, смещенных по азимуту на входе и вы­

ходе исследуемой системы, в тождественной комплексно-сигнальной 
форме описывается оператором

А,, == Ау = еЬ, (27)

где у = а, р. Отсюда векторные сигналы, смещенные на угол у, запи­
сываются как



Следовательно, и спектры векторных амплитуд будут содержать мно­
жители

С __ С ß/v.^ту — (29)

Спектры правокруговых и левокруговых комплексных амплитуд по-
лучаются исходя из (22) с различными знаками аргументов операторов
азимутального поворота

Рассмотренная методология позволяет записать матричное преоб­
разование Джонса по кругополяризованному базису с учетом азиму­
тальных поворотов в более простой форме, чем по линейно поляризо­
ванному базису (6), (11), (12): 5ТС? = <25пс, (30). Здесь

Как видно из (31), ВП Х  — матрица С) сохраняет полностью 
амплитудно-частотные,характеристики компонент ВП Х  исследуемого > 
объекта и с точностью до аддитивной постоянной — фазочастотные.

Взяв два известных векторных сигнала ЕП1, Епг и. „выполнив изме­
рения спектров по кругополяризованному ; базису двух соответству- , — — >

ю щ и х  сигналов отклика Е Т1, Е т2, по которым формируются векторы 
Джонса 5тгу2, получим две пары уравнений относительно ком­
понент. матрицы

ДгЯ-р! = 5ПД1 0,Щ1 + 5пИ 5т/̂ 2 = (32)
= 5пк1 ()и< + Зпц СДт; 5т/.72 = 5пд2 Оцд +  5п£.2 0.ЕЕ* (33)

Системы разрешимы, если определители однородных систем (оба они 
одинаковы) не равны нулю: А0 ф 0 (34). Здесь

Откуда следует, что поляризационно-спектральная структура зонди­
рующих сигналов Е П1, Е п2 должна быть различной.

Qrr — Crr e/(“+ß>; ~  Сrl е ‘{а Р>; Qlr ~  Clr е№ Р>;
QiL = CLLe ~ iM . (31)

(35)

Отсюда получим
(36)

Введя фазоры по кругополяризованному базису [6], точнее, их частот­
ные спектры

<?п2 = дп2(/) = ~ ,  (38)
. °nR2

найдем естественно^ поляризационное условие для (34): qvZ Ф  qn\ (39).

(37)

(38)
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Компоненты матрицы (3 — ВП Х  по кругополяризованному базису 
получим из двух неоднородных систем (32) и (33):

а0

где Д0, Ддд, Д*д, Дд*, Д̂ £. — соответствующие определители.
Из условий и решений поставленной задачи можно заключить сле­

дующее. ' ■ ^
Линейные стационарные электродинамические объекты по отноше­

нию к сигналам с вращающейся поляризацией и произвольной ориен­
тации линейной (векторным сигналам) обладают векторными переда­
точными характеристиками, имеющими форму матриц передачи (рассе­
яния, дифракции), комплексные элементы которых являются частот­
ными характеристиками для базисных компонент векторного сигнала. 
Многообразие векторных поляризационных базисов гармонической вол­
ны вызывает множественность ВП Х исследуемого объекта и обуслав­
ливает целесообразность выбора такого базиса, компоненты ВП Х  ко­
торого остаются инвариантными при различной ориентации по отно­
шению к объекту как зондирующего векторного сигнала, так и сигнала 
отклика. Из решения задачи в линейнополяризованном ортогональ­
ном базисе сигнала, произвольно ориентированном по отношению 
к объекту, следует возможность вычисления по спектрам зондирующе­
го сигнала и спектрам отклика не только комплексных частотных ха­
рактеристик — компонент ВП Х объекта, но и ориентации векторных 
сигналов, однако задача сводится к громоздким вычислениям опреде­
лителей восьмого порядка. Решение задачи в кругополяризованном 
базисе показывает, что ВП Х  по этому базису сохраняет инвариантным» 
амплитудно-частотные характеристики своих компонент, а фазочас­
тотные характеристики сохраняют инвариантной «окраску», т. е. ха­
рактер дисперсии; матрица вычисления оказывается наиболее про­
стой — 2 x 2  элемента.
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ПРИМЕНЕНИЕ ВРАЩАЮЩ ИХСЯ УГОЛКОВЫХ ОТРАЖАТЕЛЕЙ ДЛЯ 
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  ^   ----------------------

При проведении широкого круга радиолокационных измерений Г11 
часто используется метод замещения, основанный на сравнении сигна­
лов, отраженных от исследуемого объекта и от эталонного отражателя, 
в качестве которого применяются проводящие тела простой формы [21, 
в том числе уголковый отражатель (УО). Однако в случае допплеров­
ской РЛС, которая не позволяет обнаруживать неподвижные объекты, 
необходимо обеспечить перемещение отражателя в радиальном направ­
лении, например, с помощью тележки, движущейся по рельсовой на­
правляющей [31. Несмотря на свою простоту, указанный способ при­
водит к довольно громоздкой конструкции, что не всегда приемлемо,, 
особенно в условиях натурных измерений. Поэтому представляет 
интерес разработка малогабаритного имитатора допплербвского сдвига' 
частоты, основанного на возвратно-поступательном или вращательном1 
движении отражателя. При этом за счет периодического характера 
фазовой модуляции отраженного сигнала, его спектр является линей­
чатым, а энергия распределена в диапазоне частот вблизи несущей, 
в связи с чем эквивалентная площадь рассеяния (ЭПР) отражателя1 
определяется не только его геометрией, но также параметрами дви­
жения.

В  работе [4] описана конструкция имитатора в виде УО, закреплен­
ного в раекрыве акустического громкоговорителя, обеспечивающего 
вибрацию УО с амплитудой Д/? < 50 мкм в полосе частот до 400 Гц. 
Как было показано, даже в коротковолновой части миллиметрового 
диапазона (КВН  ММД), подобный имитатор обеспечивает сравнительно 
небольшой индекс фазовой модуляции т  = 2£А/? < 0,3 рад (к — 
= 2п/Х), что в результате приводит к заметному уменьшению эффек­
тивного значения ЭПРаЭфф по сравнению с ЭПР собственно УО о„ 
(оЭф* = т %  -< 10

В то же время использование имитатора в виде нескольких УО, вра­
щающихся на общей крестовине (рис. 1), позволяет обеспечить доволь­
но большие значения индекса фазовой модуляции при > 1 (£. — 
радиус вращения). Однако в этом случае формирование отраженного^ 
сигнала происходит гораздо сложнее, так как возрастает вклад выс­
ших гармоник частоты вращения, появляется амплитудная модуляция 
сигналов за счет пространственного сканирования диаграммой направ­
ленности УО при вращении, а также сказывается интерференция меж­
ду отдельными отражателями.

Указанные обстоятАьства решающим образом влияют на точность 
калибровки РЛС, в связи с чем в работе анализируется эффективное 
значение Э]ПР вращающегося1 УО с учетом доп^аппаратуры
спектральной обработки отраженных сигнале ' .....



Рассмотрим сигнал на выходе линейной части приемника доппле­
ровской РЛС, отраженный от модели имитатора в виде одиночного вра­
щающегося УО

U  (i)  = 1/.в А (/) ехр {/Ф (/)), (1)
где

Ф {0  = 2kR(t) = В  IR l — 2 LR0 cos ф (О +  L 2J1''2;

А (0 — о’/2 (i) — амплитудная модуляция сигнала в результате вра­
щения УО; R  (t) — изменение расстояния до УО; R 0 — расстояние до 
центра вращения УО; ф (*) — зависимость угла поворота от времени. 
При проведении измерений радиус вращения, как правило, значитель­
но меньше расстояния до PflCnRjkL* > 1, а скорость вращения обыч­
но постоянна с высокой точностью ф (t) = Ш, поэтому выражение для

а $
Рис. 1

U  (f) можно упростить, разлагая Ф  (г1) в ряд по малому параметру 
L/Ro С  5 и удерживая слагаемые в первом порядке малости (прибли­
жение дальней зоны): >

Ф  (0 -  2kL cos +  0 (L2//?o). (2)
Как видно, в данном приближении закон фазовой модуляции отражен­
ного сигнала в точности совпадает с соответствующим выражением для 
вибрирующего уголка [5] (разница только в глубине модуляции фазы, 
так как L  >  AR), а напряжение после фильтра спектроанализатора, 
подключенного к выходу приемника РЛС, запишется в виде

оо
С/Ф (0 = J  d t 'H (t- t ')U (f ) ,  (3)

' ' —-о*

где г/ (() = //„(/) exp |/o)<s,/] — импульсная характеристика фильтра, 
настроенного на частотf  H0(t) — медленно меняющаяся огибающая 
импульсной характеристики. Вводя безразмерные переменные х = Qt, 
р —з 2kL, а =  m/2kLQ,, выражение (3) перепишем в форме

и Ф (/) -  е1а** \ dx Нй (t —  А е iPfax cosx). (4)
— во

Так как Яв (t), A (t) — медленно меняющиеся функции, а параметр 
■р принимает в К ВЧ  ММД весьма большие значения р 1, то для вы­
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числения интеграла (4) можно использовать метод стационарной фазы 
[5]. При этом важную роль играет ориентация УО относительно 
крестовины имитатора, так как в случае, приведенном на рис. I, а, 
максимум отраженного сигнала совпадает е верхней границей спектра» 
соответствующей максимальной линейной скорости УО при его вра­
щении (а = =ь1, фильтр настроен на максимальную частоту ДЬп- 
плера ©ф— (йт = 2кШ ), а во втором случае (рис. 1, б) максимум отра­
женного сигнала сосредоточен вблизи нулевых допплеровских частот 
(а — ©ф =0). Так как основная задача имитатора — осуществление мак­
симально возможного Допплеровского сдвига частоты, то первый ва­
риант конструкции имитатора безусловно более предпочтителен, а мак­
симум спектральной плотности на выходе фильтра может использо­
ваться для калибровки РЛС. Вклад стационарной точки в (4) при а 
= ± 1 вычисляется при помощи теоремы Эрдели [51, а мощность си­
гналов на выходе фильтра представляет собой последовательность-
импульсов в моменты времени = т  я/Й ( т  = 0, 1 М ; М  —

— еп! ТК | , Тв — время наблюдения), когда частота Допплера,
отраженного сигнала совпадает с резонансной частотой фильтра юв=©ф

Однако при проведении радиолокационных измерений белее удоб­
но1 регистрировать энергию отраженного сигнала, для чего в современ­
ных спектроанализаторах после квадратичного детектора на выходе- 
фильтра устанавливается интегратор (йайример прибор Я4С-78, ис­
пользуемый совместно с анализатором типа СК4-73). Напряжение1 
с его выхода записывается в виде интегрального оператора «скользя­
щего среднего» [5], результат применения которого вычисляется осо­
бенно просто в случае, когда время усреднения Т0 существенно превы­
шает время установления колебаний в фильтре Т0 >  Д©Ф‘ (А©Ф — 
полоса пропускания фильтра), что практически всегда имеет место 
при проведении измерений. Считая, что интерференция между отдель­
ными УО имитатора отсутствует (например, если их диаграммы рас­
сеяния не перекрываются), выражение (5) может быть вычислено для 
N отражателей: как

т==0

и вых — ^ щ и Ф (/) |2 — и*о9ффгвых (б)
0о

где
(7).

а0 — ЭПР неподвижного УО. Как видно, эффективность имитатора 
падает с увеличением скорости вращения и ширины спектра допплеров­
ских частот, что обусловлено возрастанием индекса фазовой модуля-



|ции р *= 21гЬ и связанного с этим перераспределением энергии отра­
женного сигнала по диапазону частот.

Подробный анализ характера приближения, достигаемого в (3) при 
использовании метода стационарной фазы показывает, что фактически 
параметром малости задачи является отношение времени, в течение ко­
торого частота Допплера находится в пределах полосы пропускания 
фильтра ко времени установления колебаний в фильтре

ростях вращения УО, тем не менее представляет интерес выяснить ха­
рактер погрешности при расчете эффективной ЭПР вращающегося У  О 
>в условиях, когда условие применимости выражений (6), (7) становит­
ся трудновыполнимым, т. е. е 1.

Экспериментально исследовали макет имитатора в виде трех УО, 
каждый из которых обеспечивает ЭПР п0 == 1*8 м2, прцчем теневая сто­
рона отражателя покрывалась поглотителем для уменьшения интер­
ференционных эффектов. Отражатели закреплены по радиусу L  = 
■-= 26.25Я,, вращение осуществлялось от электродвигателя постоянного 
тока, а скорость вращения контролировалась с помощью фотооптиче­
ского датчика. Измерения проводились с помощью технологической 
допплеровской РЛС двухмиллиметрового диапазона на основе генера­
тора дифракционного излучшня (ГДИ) EQ], Излучаемая мощность 
составляла около 0,8 Вт, ширина диаграммы направленности рупор­
ной антенны 6,5°, спектральная чувствительность приемного устрой­
ства порядка 10~и В ш и , «а выходе которого установлен спектроана­
лизатор типа GK4-73 с интегратором Я4С-78 Отсчет уровня мощно­
сти отраженного сигнала производился квадратичным вольтметром, 
подключенным в выходу фильтра, настраиваемого каждый раз на мак­
симум допплеровского спектра исследуемых сигналов. Для измерения 
эффективной ЭПР макета имитатора и сопоставления его с расчетным 
значением (7) максимум спектральной плотности сравнивался с мощ- 
нбстью первой гармоники сигналов отимитатора в виде вибрирующего 
УО, ЭПР которого поддается точному рассчету [4] и составляет оЭфф = 
= 4о0Л  (2йД/?), где Зг — функция (Бесселя первого рода. Использо­
вался УО с ЭПР а0 = 3,7 гг, вибрирующий с частотой Рь = 383 Гц 
и амплитудой АR = 10 мкм, обеспечивающий значение эффективной 
ЭПРоЭфф = 0,01 м2, что вполне достаточно для уверенного выделения 
его сигналов на расстоянии Rn > 5 м.

На рис. 2 показан характерный вид усредненного допплеровского 
спектра сигналов, отраженных от имитатора с вращающимися УО, 
где хорошо виден специфический максимум спектральной плотности, 
соответствующий моментам времени, когда ось диаграммы рассеяния 
УО направлена точно на измерительную РЛС. На рис. 3 приведены ре­
зультаты измерения эффективного значения ЭПР разработанного ма­
кета имитатора совместно .с данными расчета (7) (кривая 1). При этом 
по вертикальной оси отложены значения ЭПР в децибел л ах относи­

Соотношение (8) хорошо выполняется в К.ВЧ МЭДДи при больших ско-
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тельно озфф = 1 м2, приведенные к полосе фильтра спектроанализатора 
А/ = 1 Гц, по оси абсцисс значения допплеровского сдвига частоты 
в герцах, соответствующие максимуму спектральной плотности. Кри­
вые, 2, 3 получены для полосы пропускания фильтра 10 и 25 Гц, а по­
грешность измерений по нашим оценкам не превышает /±1 дБ. Как 
и следовало ожидать (7), для более узкополосного фильтра совпадение 
расчетных и измеренных данных заметно лучше (кривая 2), так как 
при вычислении интеграла (4) существенно важно, чтобы колебания на 
выходе фильтра не успевали установиться при свипировании частоты 
Допплера в полосе фильтра. Ход расчетных кривых правильно отобра­
жает результаты эксперимента, а систематическое превышение рас­
четных данных на 1,5-4-2,0 дБ относительно измеренных обусловлено 
сравнительно высоким значением параметра е (8), который в нашем 
случае меняется в пределах 0,35-5-0,9 
и 0,9ч-1,5 для ширины полосы про­
пускания фильтра 10 и 25 Гц со­
ответственно. При этом наклон экс-

Рис. 2 Рис. 3

периментальных кривых отличается от закона подтверждая таким 
образом правильность сделанной оценки погрешности расчета (8), ко­
торая возрастает в области низких частот Допплера. Кроме того, 
определенную роль также играют погрешности изготовления УО, ко­
торые выполнены в виде легкой паянной конструкции из медной фольги.

Представляет интерес сравнить характеристики имитатора с враща­
ющимися и вибрирующим отражателями. Подобное рассмотрение по­
казывает, что в принципе эффективность вибрирующего УО заметно 
выше, так как, несмотря на малые значения индекса фазовой модуля­
ции 2Де АТ? < 1, его энергия сосредоточена в пределах полосы пропус­
кания фильтра спектроанализатора, в то время как сигнал от враща­
ющегося УО находится в полосе пропускания только небольшую часть 
периода вращения. Тем не менее преимущества вибрирующего УО 
реализуются только при очень низких значениях допплеровского 
сдвига частоты порядка 100 Гц, так как амплитуда вибраций резко па­
дает с увеличением их частоты в связи с демпфированием механической 
колебательной системы акустического излучателя конструкцией УО.
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Поэтому на высоких частотах допплеровского сдвига эффектив­
ность вращающегося имитатора несомненно выше, что, впрочем, не 
является единственным преимуществом. I

Следует отметить специфическую особенность использования виб­
рирующего УО, связанную с  необходимостью поддерживать опреде­
ленные фазовые соотношения в системе «отражатель — РЛС». Соглас­
но работе [4] изменение фазы отраженного сигнала на я/2 приводит 
к 100 % амплитудной модуляции напряжения на выходе РЛС, что 
налагает практически невыполнимые требования на долговременную 
нестабильность а; передающего устройства калибруемой РЛС:

<9>
где /0 — несущая частота излучаемого сигнала; Я0 — расстояние от 
РЛС до имитатора. Даже для такого высокостабильного генератора, 
как ГДИ [61, (о///0 ~  10~® -5- 10"®), согласно (9) максимальное рас­
стояние в КВЧ  ММД не превышает десятков метров, свыше которого 
нестабильность частоты передатчика проявляется в виде медленных 
осцилляций амплитуды выходного сигнала с периодом 30-ь60 с, что 
весьма снижает точность калибровки.

В случае имитатора с вращающимися УО, в которых достигается 
глубокая фазовая модуляция, долговременная стабильность частоты 
передатчика не играет существенной роли, а максимально допустимое 
расстояние определяется практически энергетическим потенциалом 
РЛС. Кроме того, подобный имитатор может быть выполнен в виде 
необслуживаемой конструкции, не требующей для своей работы до­
полнительных источников питания. В частности, нами успешно ис­
пользован прибор МС-13 для измерения скорости ветра в качестве ими­
татора для калибровки РЛС при проведении радиофизических иссле­
дований спектральных характеристик сигналов, рассеянных расти­
тельностью в двухмиллиметровом' диапазоне [4]. Анемометр МС-13 
содержит четыре сферических металлических чашки диаметром 20 мм, 
закрепленных на общей крестовире и вращающихся от ветра (при ско­
рости ветра 3-ь 5 м/с допплеровский сдвиг частоты составляет 14-1,5 кГц 
в двухмиллиметровом диапазоне). Результаты измерений эффек­
тивного значения ЭПР приведены на рис. 3 (кривая 4), которые 
получены при воздействии на имитатор регулируемого воздушно­
го потока от вентилятора и хорошо аппроксимируются зависимостью 
оЭфф (м2/Гц) — 0,54с о (10). При работе подобного устройства на 
открытом воздухе необходимо считаться с изменением силы ветра, осо­
бенно при порывах. Инерционные свойства анемометра, как показы­
вает опыт, вполне позволяют проводить калибровку РЛС в йромежут- 
ки времени, когда скорость вращения отражателей практически 
постоянна.

Таким образом, в результате проведенных исследований предложен 
расчёт эффективного значения ЭПР имитатора допплеровских сигналов 
в виде вращающихся УО, оценены рамки применимости полученных 
выражений, а также приведены данные экспериментального иссле­
дования, подтверждающие правильность сделанных при расчете
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предположений. Показано, что калибровка энергетического потенциа­
ла Допплеровской РЛС просто осуществляется путем сравнения мак­
симума спектральной плотности сигнала от имитатора и исследуемого 
объекта.
Список литературы: 1. Кулемин Г. П., Разсказовский В. Б. Рассеяние милли­
метровых радиоволн поверхностью земли под малыми углами. К., 1987. 232 с. 
2. Кобак В. О. Радиолокационные отражатели. М., 1975. 248 с. 3. Guosui Liu, 
Xiangquan Shi. Average ambiquity function for rondom FM radar signal // Col- 
loq. Int. radar. Paris, 21—24 May 1984. P. 339—350. 4. Коростелев В, С., Хло­
пов Г. И., Шестопалов В . П. Информационно-измерительная система для иссле­
дования характеристик отраженных сигналов в мм диапазоне волн // Сб. Все- 
союз. конф. по статистическим методам обработки данных дистанционного зон­
дирования окружающей среды: Тез. докл. Рига, 1986. С. 94—95.5. Папулис А. 
Теория систем и преобразований в оптике: Пер. с англ. / Под ред. В. И. Алексе­
ева. М., 1971. 495 с. 6, Разработка технологической РЛС миллиметрового диа­
пазона на основе ГДИ / В. Н.Горелов, В. С. Коростелев, Г. И. Хлопов, 
В. П. Шестопалов//Физика и техника мм и субмм. волн. Научное приборострое­
ние, К., 1988. С. 85.-92.
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ВЫ ЧИСЛЕНИЕ КОЭФФИЦИЕНТОВ ПРОХОЖДЕНИЯ И ОТРАЖЕНИЯ 
ЭЛЕКТРОМАГНИТНОЙ ВОЛНЫ ДЛЯ МНОГОСЛОЙНОЙ СТРУКТУРЫ

Прохождение плоской электромагнитной волны через один слой 
рассмотрено в работе [1]. Расчет основывался на решении одномерного 
скалярного волнового уравнения для обобщенного вектора Герца, 
удовлетворяющего соответствующим условиям непрерывности на гра­
ницах раздела. В общем виде были получены коэффициенты отраже­
ния и прохождения сквозь однослойную структуру [ 1], однако метод 
обобщения, предложенный автором, не позволил получить такой важ­
ный параметр, как коэффициент прохождения для многослойной струк­
туры. Полученные формулы для многослойной структуры выведены 
в предположении, что параметры сред по обе стороны структуры оди­
наковы [2]. Это предположение накладывает определенные ограниче­
ния, так как, если параметры сред неодинаковы, разными оказыва­
ются и коэффициенты прохождения по £ и Я .

Приводим простой метод получения коэффициентов отражения 
И прохождения для Я-слойной структуры, удобной для практических 

.расчетов и лишенный указанного ограничения. Для этого воспользу­
емся методом отражений 13].

Рассмотрим электромагнитную волну магнитного типа, компонен­
ты поля которой определяются следующими соотношениями til:

Б  = —top, rot Пм; Я  = grad d iv Пж — х2 П^, 

гдр Г г м  — магнитный вектор'  Г ерца; k  —  i (2лД ) V\w —  / 6 0 о А , )  —
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] олновоС~число среды; р = цг р„ — абсолютная магнитная проницае­
мость; pf — относительная магнитная проницаемость; ю— круговая 
частота; К — длина волны; о — проводимость; е, — относительная 
диэлектрическая проницаемость.

Полакаем, что магнитные проницаемости всех сред одинаковы и рав­
ны магнитной проницаемости воздуха р0. Коэффициент прохождения 
и отражения определим для вектора Н.

Вначале рассмотрим двухслойную структуру, состоящую из слоев, 
1 и 2 с волновыми числами хх и х2 (рис. 1). Верхнее и нижнее полупро­
странства характеризуются соответственно волновыми числами х3 
и х0. Пусть плоская волна падает из полупространства 3 нормально 
к поверхности структуры. Первый слой {волновое число хх) согласно

[1] определяется следующими ве­
личинами;

коэффициентом отражения
^ 21^ ( К 21+ К г  0е - ^ )/

/(1+ К 2аК 10е~2м .) ( 1)
и коэффициентом прохождения

г5а1=(1 + к 21)(1 + # 10)е-М «7 
/(1 +/С21/С10е - ^ .), (2)

где Кщ = (х„— х,)/(х0-(- хх); К 21 = 
= (хх— x2)/(Xj -f ха) — коэффициен­
ты отражения от соответствующих 
границ.

В предыдущих выражениях двойные индексы справа указывают на 
направление движения электромагнитной волны, а индекс слева— 
на количество экранирующих слоев. Так как слой 1 характеризуется 
полными коэффициентами отражения и прохождения, переотражения 
будут происходить только в слое 2.

Проходя через границу раздела сред 3 и 2 (точка /), электромагнит­
ная волна испытывает ослабление, пропорциональное коэффициенту 
преломления на границе сред (1 + /С82). В точке 2 необходимо учесть 
поглощение волны и набег фазы, характеризующийся множителем 
■е— Часть излучения, пропорциональная коэффициенту отражения, 
от первого слоя tW21 отразится обратно (точка 4), а остальная часть, 
пройдя сквозь первый слой, выйдет в нижнее полупространство, 
(точка 3). В точке 5 набег фазы удвоится. Часть излучения, пропор­
циональная коэффициенту отражения /С2з отразится обратно (точка 6), 
а часть выйдет в верхнее полупространство (точка 15).

Дальнейшие переотражения происходят аналогично. Выпишем ко­
эффициенты во всех точках, указанных на рис. 1:

1 -О  +К82); 2- ( 1. + К„)ег-А;
3 -  xSax (1 + /С32)е-*^ ; 4 — х№ах (1 + К Я2) е-^ .;

5 - Л и  + tfS2)e-2*^ ; 6 - Л П  +/С82)Я 28е~2*.*.;
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7 - Л (1 + К 23)Кгзе ~ ^ - ,  8 —  г5211®7а1(1 + '/(и )/ (в е ^ Л ;  и

9— х ^ и  + к зг) к гз^ ^ - ,  т - ху * < \ 4 'к п у к ш3е ^ К
11- 1̂ 21(1 4- /С„) /С|з е-4“ «".; 12 — 1̂ 21 (1 4- К нг) К Ь  е~

13 -  х (1 + /С32) /Сгз е~5 V .;

14 -  Кгг, 15 -  (1 4- /Сза) (1 + К гя) е~2*Л ;

1 6 _ г\Г||(1 +/С32)(1 Ч - ^ /С ззе- 4̂ . .

Коэффициент прохождения (прозрачности) двуслойной структуры 
г5за определяется суммированием коэффициентов на лучах, вышед­
ших в нижнее полупространство (точки 3, 8, 13 и т. д.):

А ,  »5 3  (1 + * и )1 5 „е - ’‘А (Я ,3Д п е - й‘А )л.
л=*0

Суммирование этой бесконечно убывающей геометрической прогрес­
сии дает

2*832 =* 1*̂21 (1 '4" ^ 32) е’” ;<*Й*/(1 — К 2а 21 е~2̂ ^) —
= А х  (1 4- /сз2) е-М ,/(1 + /сза гГ а1 е-2М ,).

Аналогично коэффициент отражения двухслойной структуры опреде­
ляется суммированием коэффициентов на лучах, вышедших обратно 
в верхнее полупространство (точки 14, 15, 16 и т. д.)?

2^32 = *32 4 - 1 (1 -  К1) Х̂ 21 е-2̂ » (^ 21 К 2Я е~2*>а’У =л=0

= К за + Л  (1 “  К1 ) е-^ А /(1 _  к и  ̂ 1 е-2и̂ ») =

-  (̂ 32 4- Л  е-2*^)/(1 + Кз3 1^,1 е-2̂ ,).

В  предыдущих выражениях учтено, что /С32 = — Кгз- В случае 
трехслойного экрана нижние два слоя заменяются эквивалентной 
двухслойной структурой с параметрами 2832 и 2̂ зз аналогично рас­
сматриваются.

Применяя метод математической индукции для Д̂ -слойной струк­
туры, легко получаем

коэффициент прохождения

лАлЖЖ = (лг«-1)5л'(//-1) (1 4~ К’(Л'+1)Л') X

X  (^ 1 )^ - 1 ) (3>
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и крэффициент отражения

ДГ̂ (АЧ-1)ЛГ= (К(И+ЦЫ + е л)/(1 + К^+\)М X
X №— I) ̂ щы—р е (4)

Полученные формулы очень удобны при машинной реализации. 
Полагая в выражениях (3), (4) параметры всех слоев одинаковыми, 

нетрудно найти известные формулы для однослойной структуры с сум­
марной толщиной, е помощью которых удобно проверять правильность 
полученных выражений.

Заметим, что выражение (3) было получено_для вектора Н. Чтобы 
найти коэффициент прохождения по вектору Е, достаточно (3) домно-

жить на величину хд//х0. 
При этом выражение (4) 
приобретает множитель 
(— 1). В случае, когда по 
обе стороны экранирующей 
структуры среды будут 
одинаковыми, коэффициен­
ты прохождения по £ и Я  
совпаду г.

В качестве примера был 
приведен расчет коэффи­
циента экранирования в 
зависимости от длины вол­
ны для трехслойной струк­
туры с параметрами: ех

=  е3 =  2; йу 
о 2 — 0,2 Ом

Рис. 2

=  й3 =  0,01 м; 
й2 —■ 0,25 м.

01 = 03 = 1 
Параметры 0,о»

Ом 
04 и

1 м-1: 3,4;
во, е4 соответст­

вуют значениям проводимости и электрической проницаемости воз­
духа.

Кривая 1 на рис. 2 показывает зависимость изменения коэффициен­
та прохождения от длины волны для трехслойной структуры в целом, 
2 — соответствует изменению коэффициента прохождения для второго 
слоя. Ослабление первого и третьего слоев практически не зависит для 
выбранных параметров в данном диапазоне частот от длины волны и 
составляет 9,9 дБ. Из рис. 2 видно, что три изолированных экрана 
в сумме экранируют несколько эффективнее, чем один трехслойный 
экран из тех же материалов. В работе [3] также отмечено это обстоя­
тельство, что связано, по мнёнию автора, со значительным обратным 
действием слоев друг на друга.
Список литературы: 1. Краев А. П . Основы геоэлектрики. М., 19&6. 587 с. 2. Бре- 
ковских Л. М . Волны в слоистых средах. М., 1973. 373 е. 3. Каден Г . Электромаг­
нитные экраны. М., 1957. 327 е.
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ВЫ БОР ЗАМ ЕДЛЯЮ Щ ЕЙ СИСТЕМЫ ДЛЯ ГЕНЕРАТОРА 
ЭЛЕКТРОМ АГНИТНЫХ ИЗЛУЧЕНИЙ, ЗАПОЛНЕННОГО 

АКТИВНОЙ СРЕДОЙ

Наиболее интересной с точки зрения генерирования и усиления 
СВЧ-колебаний является система активная среда — электронный пу- 
чок [1]. Такая система в широком диапазоне параметров пучка и среды 
неустойчива. Для нее характерно объемное взаимодействие пучка с по* 
лем электромагнитной волны. Она представляет собой высокочастот­
ное устройство, в котором имеет место длительное взаимодействие 
электронного потока с медленной электромагнитной волной,распро* 
страняющейся по волноводу.

Возможность широкой электрбнной перестройки области рабочих 
частот путем изменения параметров такого волновода обеспечивается 
использованием активной среды в качестве замедляющей структуры.

В  данных системах можно реализовать большие коэффициенты у си - 
ления, сокращение пространства взаимодействия, увеличение КПД 
за счет более высоких значений импеданса связи, заполненных средой 
волноводов, повышение мощности в результате проведения через среду 
больших электронных токов.

Однако при разработке систем с заполнением возникает ряд труд­
ностей, связанных с невозможностью непосредственного излучения 
в вакуум генерируемых волн среды, с перекачкой СВЧ-энергии из 
ВЧ-части спектра в низкочастотную, с релаксационными срывами ге­
нерации вследствие раскачки дрейфовых колебаний вблизи ионно-цик­
лотронной частоты. Поэтому интересно использование в заполненных 
активной средой волноводах замедляющих структур, с помощью ко­
торых можно влиять на возбуждение низкочастотных колебаний среды.

Непрерывный рост требований к приборам СВЧ, для которых ос­
новными параметрами являются средняя мощность и широкополос- 
ность, привел к созданию более совершенных ЛБВ. Их основным 
составным узлом стала замедляющая сиетема со связанными резона­
торами. К  ее достоинствам следует отнести отличные электрические 
характеристики в отношении импеданса, ширины полосы и структуры 
тип а колебаний, простота конструкции, круговая симметрия, про­
стота*'перестройки рабочей частоты, изменения мощности и ширины 
полосы.

Поля в’;, пространстве взаимодействия замедляющих систем типа 
диафрагмированный волновод и цепочка связанных резонаторов раз­
делены так, что продольное электрическое поле сосредоточено в основ­
ном в пространстве взаимодействия, а поперечные электрические и маг­
нитные поля — вне пролетного канала. Это ослабляет перекачку энер­
гии в НЧ-область, усиливает отбор СВЧ-мощности и повышает КПД.

В работах [2; 3] описаны эксперименты по генерации СВЧ-излу* 
чения черенковским генератором с замедляющей системой в виде
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гофрированного волновода на сплошном и трубчатом пучках, гене­
ратором с. замедляющей системой, нагруженной дисками, а также 
генератором с замедляющей .системой типа диафрагмированный вол­
новод. В зависимости от плотности рабочей среды, Магнитного поля 
максимальная мощность излучения достигала Р  = 600 МВт, а КПД 
генерации — около 20 % .

В статье рассмотрен генератор с замедляющей системой типа диаф­
рагмированный волновод, заполненный активной средой, в центре 
которого движется пучок электронов (рис. 1).

Искажение поля активной средой становится столь существенным, 
что требует самосогласованного решения уравнений электромагнитно­
го поля и уравнений движения материальной среды, а в случае сильно- 

I ( точных пучков также и уравнений
движения электронов пучка.

Уравнения Максвелла для про-ь
///////А

' 1d
V/////////////////////A //^ ^
4 ) Я

3 ♦ к і г

странственно-ограниченных сред 

rot£ = 1 дВ ,. Л-  ; d ivD  = 0;с д/ * ’

Ш 77кш7Ш 77Ш 77777^Ш 77:
а | с | допблняются материальным уравне-

1 нием О; =«г/£/ (2), где е^ — опера-,
Рис. 1 тор тензора диэлектрической прони­

цаемости, и граничными условиями. 
Решается также линеаризованное уравнение Власова для электро­

нов материальной среды и пучка

.-X 1 дОr °t  В  — — div 8 — 0 0 )

дб f
(3 )

с равновесным распределением электронов пучка по импульсам вида

Здесь

/о ь =  2кр~0 ® ~  Р-Ьо) б (р  8 —  р ] о).

= Pno = nyUb

(4)

I / U и — поперечная и продольная составляющие скорости пучка, 
или с равновесным распределением электронов плазмы (тепловым дви­
жением пренебрегаем) foP=np б (р) (5). В выражении (3) Q = —
циклотронная частота, где В 0— внешнее продольное магнитное поле, 
удерживающее плазму от поперечного расплывания.

Для принятой модели в цилиндрических координатах (г, ф, г) 
решение системы уравнений следует искать в виде

/ (г) ехр {—Ш  + ikzz -f t/ф), (6)

где © — частота; kj и I — продольное и азимутальное волновые числа.
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Подставляя решения вида (6) в систему (1) и (3), легко вычислить 
искомый оператор тензора диэлектрической проницаемости ън 12; 41.

При взаимодействии пучков заряженных частиц со средой возни­
кают чаренковские и циклотронные' пучковые неустойчивости» суть 
‘которых состоит в резонансном взаимодействии излучения электро­
магнитных волн электронами пучка с собственными колебаниями ре­
зонатора: ’

е>0(£г) = &И|| + «-• ' (?)

Здесь <ав (кг) — собственная частота электромагнитных колебаний 
резонатора в отсутствие пучка. Если ї  = О— резонанс называется 
черенковским, при 5 =̂= 0 — циклотронным» Ыц = Оф, в =. ± 1.

Из дисперсионного уравнения, 
полученного подстановкой решений 
в виде (6) в уравнение поля с уче­
том радиальных, а также пррдоль-

-о—іь-

Рис. 2

5 5 7 8 78 79 Х/й

Рис. 3

ных граничных условий, находим комплексные собственные зна­
чения о), действительная часть которых дает частоты возбуждаемых 
волн, а мнимая часть — инкременты их нарастания.

Оптимальная геометрия диафрагмированного волновода круглого 
сечения (рис. 2) выбирается из решения его дисперсионного уравне­
ния и определяются собственные частоты большого числа типов коле­
баний!

£
/Р„<Л5Ш 2 
\ 2 ] М  " 

2
#1 &г2) {кг{\

Уп Iо (?галг)

Ь  (кгг) (кг,) (8)

Здесь /„, 1г — модифицированные функции Бесселя, /ь Ы0, —
функции Бесселя и Неймана. На рис. 3 приведены дисперсионные 
характеристики диафрагмированного волновода, характеризующие 
высокочастотные ветви В- и £-типов волн. ‘

В слунае заполнения активной средой наряду с высокочастотны­
ми ветвями В- и £ -типов волн появляются также низкочастотные 
ветви волн £-типа.
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Рассматриваются магнитно-циклотронные пучковые неустойчи­
вости на волнах В- и Е-типов, дисперсионные уравнения которых 
имеют вид

где ю.
я

се* — при сплошном пучке; 
Г|)А (^Г+! ~г *'/-1 ( 'У о Н  М1 

— 1 (М;$) <̂/+1 (М/*1

(9)

00)

•при трубчатом пучке;

с +(>■

“  Я ’ ©6 —
пучка; Е  —

~ 2  <06 —
©б — при сплошном пучке;

2 ,и , л . ,2/•„Л •?/+| (̂ л/о) + »г_1 (Уо) 2
Я2 <»й — при трубчатом пучке.

(И )

(12)

Решения дисперсионных уравнений (9) и (11) при циклотронном 
возбуждении высокочастотных волн В- и £ -типов имеют вид

где

..2 ®я©01,2 = Те V

.2 ®я©01,2 = VI У
_ 1В„ Г

тс  ’. у-“ 1

2 2 Г || ®я

2 2 
"У и 

- 1/2

(Е-тип);

(£-тип),

(13)

(14)
Л 1-1/2

“ » - * ! ? ■  » ” [ 1--5<«1+«*,>]
Возбуждение возможно в случаях

кхсу/о) н<  У я Для волн Е-типа;
У к\с2 + о)ру <  ©я для волн Е-типа.

Подбором параметров У?, ый, ©я, у можно либо разрешить, либо 
полностью запретить возбуждение той или иной волны.

При черенковском механизме возбуждения низкочастотной плаз­
менной волны Е-типа дисперсионное, уравнение

к\ л 5)

<06‘ при сплошном пучке;
<06 — I л ГлЛ (£|/о) 2 -' 2 -тм -ж -©о — при трубчатом пучке



имеет всего одно решение:

=  V № , — к М2>’2((. (16)
Черенковская неустойчивость может развиваться только тогда, 

когда (Op
Решения дисперсионных уравнений в резонаторе (как фрагменте 

замедляющей системы) имеет следующий вид:
kz\ ,2,3 — kzo +  (ö'/ ] О до ! +  б!,2,3‘» (17)

=  — кг0— ö7|oäoI; (18)
<о'

«21,2,3 ,** ЛгО.1,2 —  |ü fl01i2| +б1,2,3 ; (1 9 )
G)'= (20)

Решения (17, 18) реализованы для черенкрвской пучковой неустой­
чивости, а решения (19), (20) В- и £'-типов соответственно для маг­
нитно-циклотронных пучковых неустойчивостей; ю' — отстройка 
частоты от точного резонанса.

Решением дисперсионного уравнения относительно' го' является 
результат рассмотрения начальной задачи, решением его относитель­
но К  является результат рассмотрения граничной задачи.

Все эти решения необходимы для исследования пучковых неустой­
чивостей в конечных системах.

Таким образом, при взаимодействии пучков заряженных частиц со 
средой возникают пучковые и плазменные неустойчивости, которые 
приводят к возбуждению в спектре колебаний гармоник. Развитие этих 
«сателлитных» неустойчивостей существенно и приводит к уширению 
спектра. Дополнительно необходимо рассматривать магнитно-цикло­
тронные пучковые неустойчивости на волнах В- и £-типов на встреч­
ной и попутной волнах в случаях сплошного и трубчатого пучков при 
больших и малых расстройках. С учетом этих типов пучковых неустой­
чивостей ширина полосы и уширение спектральной линии возрастает.

Результаты исследования влияния различных параметров (темпе­
ратуры, размеров замедляющей системы, плотности активной среды 
и пучка, ускоряющего напряжения) на ширину спектра и уширение 
спектральной линии будут опубликованы в последующих работах.
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УДК 621.382.2
В. И. М ЕЛЕШ КО. канд. техн. наук, В. И. ВЬЮ ННИК, Б. И. ГОНЧАРОВ, 

канд. техн. наук, Т, А. МАЛАШИХИН

О МНОГОЗОНДОвОМ МЕТОДЕ ИЗМ ЕРЕНИЯ МОДУЛЯ И ФАЗЫ 
КОЭФФИЦИЕНТА ОТРАЖЕНИЯ СВЧ-ТРАКТА

Быстрое развитие техники СВЧ требует создания совершенных ме­
тодов и средств измерения параметров СВЧ-трактов. Особое значение 
при этом приобретает возможность автоматизации процесса измерений 
с использованием современных микропроцессорных средств. Примене­
ние этйх средств позволяет получить значительно более высокие точ­
ностные характеристики и существенно увеличить производительность 
создаваемых измерительных комплексов.

р——| У  ¥  У  Ц Ш нагрут

I J  \2rij8\
\

Рас, 1

Один из основных параметров, характеризующих передачу энергии 
по СВЧ тракту — комплексный коэффициент отражения р = 
= |р | exp [tq>], где 1 р | — модуль коэффициента-отражения, а <р — 
его фаза.

В  работе исследован известный [1] четырехзондовый метод опреде­
ления модуля и фазы комплексного коэффициента отражения. Достоин­
ством его является то, что он легко поддается автоматизации.

Приводится вывод явных формул для р и <р, изучены точностные 
характеристики этого метода, а также возможные его модификации 
для п — детекторов. Тем самым развиваются многозондовые методы 
измерения р и «р с использованием микропроцессорных средств. Основ­
ное внимание уделено измерению фазы. Данные методы успешно при­
меняются в автоматизированных системах контроля СВЧ элементов.

Суть метода четырех зондов состоит в следующем.
В линии с четырьмя зондами (рис. 1), расположенными один от 

другого на расстоянии >.ср/8, (где Яср — расчетная длина волны в вол­
новоде на средней частоте), измеряются напряжения^ наводимые по­
лями падающей и отраженной волны в зондах. Суммарные поля пада­
ющей и отраженной волн в точках размещения зондов описываются 
следующим образом: ■

Дх — | Дп I cos (оit — Зяб/8) + ] Д0 [cos (at + Злб/8 4- ф);
Д2 = | Е п! cos (со/— яб/8) -{- |Д0 J cos (cat 4-яб/8 4- ф); (1)
Д3 — | Дп j cos (соt 4- яб/8) 4-( 1 cos (at — яб/8 + <р);
Д4 = I ДпI cos (at 4- Зяб/8) + 1 Д01 cos (со/ — Зяб/8 4- ф).

Здесь j Дп 1 и | Д0| — амплитуды падающей и отраженной волны; ф —
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фаза отраженной волны, б = >.ср/̂  — расстройка, вызванная отличием 
рабочей длины волны от ее среднего значения. Напряжения на 
нагрузках квадратичных детекторов равны UgK — aEt. (k — номер де-. 
yfftTopa) (2).

После подстановки (1) в (2) и выделения постоянной составляющей 
получим значения напряжений на нагрузках детекторов:

Ud 1 — а | Е а !2/2 [1 + 1 р |2 + 21 р I cos (Зяб/4 + ср)|;
U а 1 £п|2/2 [1 4  I р|2 4  2 1р|cos(яб/4 + ф)];
Паз = а ! Е п i2/2 (1 + 1 р |2 4  21 р | cos (яб/4 -  ср)); (3)
С/54 = а | Е п |2/2 [1 4  1 р |2 + 21 р 1 cos (Зяб/4 — ср)],

где (р | =» | £01 /| Е в | — модуль коэффициента отражения, а а “ Коэф­
фициент пропорциональности, зависящий от свойств детектора. При­
мем а одинаковыми для всех детекторов и равными единице, Найдем 
из (3) выражение для ф и |р|. >

Вычитая из Ud\Uoz, а из UgiUdi, имеем
Ux = U& —■ U дг = — 2 1 Е п I21 р |sin яб/2 Sin (ф +  яб/4);
Uу i= Ug2 —  Ug) = — 21 Е п |21 p | sin яб/2 sin (ф +я6/4). ,

Откуда
Ux | Uy = sin (ф’+ яб/4) j sin (ф — яб/4); Ux/Uy (э1пфС03яб/4—

— coscpsinu§/4) — этфСозябД 4  c.os9sirm,6/4.
Путем несложных преобразований получаем выражение

Ф -  arctg [(-  Ux - Uy)l(Uy— Ux) tgn6/4j. (4) '
Возводя в квадрат ,, Uy и складывая, записываем^

U\ + У 2у = 41 р sin2jx6/2sina (ф  + яб/4) 4  41 р jasin2Jx5/2sin (ф —
— яб/4) = 2 1 р j2sin%6/2 {2sin^cos%t6/4 4  2cos2®sin%6/4] =

= 21 p (2sin%t6/2 [co$2cp (— соз2яб/4 4- sin2ft6/4) -f- 
4  (cos%6/4 — sin%6/4)].

Отсюда
IPI = V(U\ 4  6^)/4siri2n6/2 [соз2ф (sin2n6/4 — cos%6/4) +

"* 4(cos2n6/4 — sinajt6/4)J. Ф)

Если расстройка отсутствует, т.е. 6— 1, то выражения (4), (5) упро­
щаются. Например,

Ф = arctg [— U х — Uy)/(Uy — U х) 3. (6)
Анализируя установленные формулы, можно прийти к некоторым об­
щим выводам относительно методики измерений фазы, наметить пути 
повышения точности и достоверности таких измерений.

Прежде всего отметим, что правая часть формулы (6) представляет 
собой арктангенс в смысле главного значения, функции arctg, обрат­
ной функции tg. Значения ф ун кц и и  arctg лежат в интервале от —я/2
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до я/2. При короткозамыкающей (КЗ) нагрузке фаза ср= я, так как при 
отражении от металла происходит скачок фазы на я. Формула же (6) 
дает при КЗ нагрузке ф «= 0. Поэтому в выражение (6) нужно добавить 
член, равный я, т. е. рассматривать не главное значение arctg, а со­
седнюю с ним ветвь

<р = arctg [(— U х — Uy)/(Uy — Ux)\ + я . (7)
Важным моментом является также относительное расположение 

зондов и поля стоячей волны при К З .  нагрузке. В случае симметрич­
ного расположения зондов относительно максимума стоячей волны, 
вычисляемая по формуле (7) фаза <р = я. При несимметричном же их 
расположении к истинному значению фазы фИСт добавляется некоторая 
величина фдоб (добавочная), которую необходимо в этом случае по­
стоянно учитывать, т.е. ф вст = фиам — фдоб, где ф из» — измеряемое и 
вычисляемое значение фазы. Таким образом, необходима начальная 
калибровка измерителя при К З  нагрузке, для определения фДОб.

Перейдем к обобщению описанного метода для случая произволь­
ного числа зондов п > 2. Для этого рассмотрим сначала шестизондо- 
вуЮ систему и запишем поля в точках размещения зондов, аналогично 
тому, как это сделано в (1). Поле в точках размещения зондов есть су­
перпозиция полей падающей и отраженной волны. С учетом различия 
набега фазы и дополнительного сдвига фазы отраженной волны, вы­
званного скачком фазы на нагрузке (отсчет фазы производится от плос­
кости симметрии анализатора), получим систему уравнений, описыва­
ющую поля в точках размещения зондов:

Е г = | Е п | cos (а/ — 5я/8) + 1 £'01 cos (со/ +  5я/8 +  ф);
Е %~ \ Е П\ cos (со / — Зя/8) + 1 Е д | cos (со/ +  Зя/8 -f ф );
Е в — | £„ | cos (а/ — я/8) + 1Е 01 cos (а/ +  я/8 +  ф); (8)
E i — | Е а\ cos (а/ +  я/8) -f-1Е 0 | cos (а/ — я/8 +  ф);
Е ь == | Е „ | cos (со/ + Зя/8) + | £01 cos (а/ — Зя/8 -f ф );
Е в — | £п | cos (а/ +  5я/8) + | Е 01 cos (а/ — 5я/8 +  ф ).

Данная система записана для случая Д = Хср, т. е. для некоторой 
фиксированной длины волны Яср; относительно которой определены 
расстояния между зондами, равные ЯсР/8, или в угловых единицах 
2я/8. Для других длин волн % Ф  %ср набег фазы в точках размещения 
зондов превысит набег фазы,- присутствующий в формулах (8), во 
столько раз, во сколько раз /.ср будет больше %.

С учетом этого формулы (8) можно переписать для общего случая 
 ̂Ф  Кр в виде

Е г я» j Е п | cos (а/ — 5яб/8) +  | Е 0 | cos (а/ + 5яб/8 + ф );

Е 2 =  \Е„\ cos (а/ — Зяб/8) + 1 Е 0 | cos (а/ +  Зяб/8 +  ф );
£ 8 = | Е п | cos (а/ — яб/8) + | Е 01 cos (а/ + яб/8 +  ф); (9)
E i  — | Е „ | cos (а/ +  яб/8) + 1Е 01 cos (а/ — яб/8 +  ф );
Е ъ = | Е и I cos (а/ -}- Зяб/8) + ) Е 01 cos (а/ — Зяб/8 + ф );

Е е | Е в | cos (а/ + 5яб/8) + 1 £„ | cos (а/ — 5яб/8 + ф.
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Сравнивая (1) и (9) и используя метод математической индукции, 
записываем систему уравнений для произвольного числа детекторов га:

Е к = \Ea\cos(at— (га— 2k + 1) яб/8) 1 Е 01 cos (at -f
4-(га — 2k +  1)яб/8), (10)

где га — общее число детекторов; к — номер детектора, к = 1 ,2 , ..., га.
Приводим систему уравнений, описывающих напряжения на на­

грузках детекторов, подставив (10) в (2):
UdK — аЕк — а [ ] Е П \ cos (at — (га — 2к + 1) зхб/8) 4- 

+ ].£„! cos(©/ — (га — 2к + 1)яб/8 + ф)]2 = a jfn  |2 [cos(cô  —
— (га — 2к 4- 1)яб/8) 4- [ р j cos (шґ -f: (га — 2к -j- 

-f 1)яб/8 4- ф)]2 — а | Яп|2 [cos2(©/ — (га — 2к 4~ 1)яб/8) +
4- 2 S р | cos (a t— (га — 2к + 1) яб/8) cos (at +(га —

— 2к 4-1) яб/8 + ф) -j- і р |2 cos2 (©/ + (га — 2к +  1)я6/8 + ф)].

Выражение в квадратных скобках содержит три слагаемых. Первое 
слагаемое можно представить как

cos2 (at — (га — 2к + 1) яб/8) = cos2 at cos2 ((га — 2к +
4- 1) яб/8) +  2cos соt cos ((га 2к +  1) яб/8) sin at sin ((га —
— 2к +  1) яб/8) +  sin2 at sin2 ((га — 2к +  1) яб/8).

Путем несложных преобразований, выделяя постоянную (не завися­
щую от частоты) составляющую, получаем

cos2 (at — (га — 2к +  1) яб/8) = 1/2. (11)
Второе слагаемое
2 J р | cos (at — (га — 2к 4-1) яб/8) cos (at 4- (га — 2к 4-1) яб/8 4- ф) =

= 21 р | cos (— (га — 2к -Н І) яб/4 — ф) 4- cos (2at 4- ф)ї, (12)
Выделяя в (12) постоянную составляющую, имеем
2 | р J cos (at — (n — 2к 4~ 1) яб/8) cos (at 4- (га — 2к 4- 1) яб/8 4- ф) =

— 2 1р | cos (— (га — 2к 4- 1) яб/4 — ф )/2 =
= |p|cos((ra — 2к 4і 1)зхб/4 4- ф). (13)

Аналогично для третьего слагаемого находим постоянную состав­
ляющую

| р |2 cos2 (at 4- (га — 2к 4- 1) яб/8 4- ф) = | р |2/2. (14)

Складывая (12), (13), (14), получаем систему, описывающую напря­
жения на нагрузках детекторов:

U дк — а \ Е п |2/2 [1 4 - І Р І2 4- 2 |р| cos((ra — 2к 4- 1) яб/4 + ф)], 
к = 1, 2

Предположим, что ошибки в измерении напряжения UgK на де­
текторах являются гауссовыми, с нулевым средним и дисперсиями
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о«) к = 1, п. Тогда оценка 9 максимального правдоподобия

неизвестных параметров'0=  будет определяться как

0=  argmin || ^~г(Р(в) — г/)||г, 

где |! || — евклидова норма вектора, Е — diag(ст1,  ̂ оп);
(15)

I (I V / %/ гь

/к(Є) = а |£ П|72[1 +  | р |2 + 21 р |соэ((п — 2к +  1)зхб/4 + Ф>],
Ук — и дк, К —■ 1, . . . і /2.

Численное определение оценки осуществляется итерационным 
методом псевдообратных операторов [3|

где А+ — (А*А)~гА* —'псевдообратная матрица; А* — транспониро­
ванная матрица, £ = diag(01, . . .  , ап), / = 1, 2, . . .  , п.

В соответствии со статистической корреляционно-информационной 
теорией радиосистем [4] дисперсионная матрица оценки 0 есть

Щ9) = Ііге(0и)2-2/ге(Єи)]-1 = і2к=щГ2/£(Єв)/в(Єи)]-\ (16)

Из (18) видно, что при равноточных измерениях напряжений на 
нагрузках детекторов погрешность измерения фазы при гауссовых 
помехах не зависит от значения фазы.

Аналогично устанавливается дисперсия оценки фазы в соответ­
ствии с (15) при равноточных измерениях напряжений на нагрузках 
детекторов в общем случае п детекторов. Эта дисперсия имеет вид

и также является инвариантной относительно самого значения фазы.»

0/+1 =  0/ _  (Е->/7 (Є 0 Г  (Е-1 (Р в (0/) - у ) ) .

(9а — истинные значения искомых параметров).
Из (16) следует, что дисперсия оценки фазы имеет вид

О  (ф ) =  [Е к ^ .О ^ / ф  (6и) и  (б и )]- 1. (1 7 )

Отсюда для четырехзондового метода, например, получаем

Здесь.
И (ф) =* а - ч I £„ |2/2(£*£)-1 -  о~Ч\Еа |2/16. (18)

£) (ф) = о"2а | Е п |2/4л



На рис. 2 показаны значения дисперсии О (<р) оценки ср (зависи­
мость от различных истинных значений фазы ф и для различных зна­
чений количества зондов п). Прямая %  (ф ) соответствует п =2;
% (ф ) — п ~  4; Пз (ф) — л = 6. При этом взято о~2а\ Е п |2/2 = 1. Для 
неравноточных измерений, когда а|£ 'п|2/2=1; о2 = а2 = <т2= 1; 
о2 — 0,5, дисперсия 0((р), как это следует из общей формулы (17),
Приним ает ВИД СООТВеТСТвуЮЩИЙ К рИ ВО Й  Т]4 (ф ).

В таблице приведены результаты различных значений, полученные 
четырехзондовым методом и при помощи измерительной линии при, 
различных нагрузках. Измерения проводились на частоте 9,6 ГГц 
Из таблицы видно, что отклонения значений фаз вполне допустимое. 
Преимуществом четырехзондового ме­
тода является то, что измерения ве­
лись в автоматическом режиме.

Номер
изме­
рения

Фаза,
измеренная

четырех
зондовым

анализатором

Фаза,
измеренная

измерительной
линией

Отклонение
значений

фаз

1 0,75 Й.66 0,09
2 0,825 0,77 0,055
3 0,809 0,79 0,019
4 0,994 0,962 0,032
5 0,734

V

0,802 — 0,068
Рис. 2
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ОСОБЕННОСТИ РАЗРАБОТКИ СВЧ-ИЗМЕРИТЕЛЬНОЙ ЧАСТИ 
АВТОМАТИЗИРОВАННОЙ СИСТЕМЫ ТРЕХСАНТИМЕТРОВОГО

ДИАПАЗОНА

Активное применение микропроцессорной техники в измеритель­
ных системах различного назначения позволяет реализовать много­
функциональные адаптивные устройства, которые обладают высокими 
метрологическими характеристиками и существенно повышают произ­
водительность труда, например, в службах входного и выходного конт­
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роля. Значительные усилия разработчиков направлены на создание 
современных автоматизированных измерительных систем (АИС) для 
регистрации важнейших параметров СВЧ-двухполюсников, четырех­
полюсников и СВЧ-полупроводниковых элементов. Самостоятельный 
интерес представляет автоматизированное измерение электрических 
параметров СВЧ-полупроводниковых диодов различных классифика­
ционных групп.

Задачи автоматизированного измерения с удовлетворительной точ­
ностью полных входных сопротивлений исследуемых СВЧ-диодов, по­
мещенных в измерительную диодную камеру, а также таких электри­
ческих параметров, как постоянная времени параметрических диодов, 
определили необходимость усложнить схрму разрабатываемой систе­
мы. Классическая схрма рефлектометра, позволяющая измерять толь­
ко модуль коэффициента отражения, была дополнена системой автома­
тической регистрации фазы коэффициента отражения, выполненной 
на основе сосредоточенных СВЧ-зондовых датчиков [1]. Выбор ука­
занной схемы построения АИС дает возможность измерить двумя неза­
висимыми способами модуль коэффициента отражения и на этой ос­
нове калибровать показания, полученные по выходным напряжениям 
зондовых датчиков, т. е. измерить с необходимой точностью фазу коэф­
фициента отражения. При этом можно избежать неоднозначности от­
счета возникающих фазовых сдвигов [2ф Сравнения с другими извест­
ными методами измерения модуля и фазы коэффициента отражения 
[1; 2] показывают преимущество многозондового метода, поскольку 
в нем отсутствуют механически подвижные элементы конструкции 
АИС, имеется возможность непосредственной цифровой обработки 
выходных сигналов датчиков.

Современная тенденция к миниатюризации измерительной радио­
электронной аппаратуры заставила авторов статьи попытаться до­
стигнуть решения поставленных задач путем конструктивного выпол­
нения СВЧ-тракта АИС на основе полосковых несимметричных линий 
передачи. Была разработана топология, выбраны необходимые навес­
ные элементы, изготовлены элементы фиксации, крепления и стыковки 
со стандартной СВЧ-измерительной аппаратурой. Однако проведен­
ные исследования показали, что возникающие в несимметричных ли­
ниях паразитные высокодобротные поверхностные типы волн, излуче­
ния и отражения в местах стыка подложек и местах крепления навес­
ных элементов не позволяют получить требуемые метрологические 
характеристики АИС. С аналогичными проблемами столкнулись авторы 
работы [3].

Среди линий передач сантиметрового диапазона закрытого типа 
наиболее приемлемым по совокупности характеристик является стан­
дартный прямоугольный волновод [11. Основное внимание было сосре­
доточено на разработке зондовых СВЧ-датчиков. Основываясь на ре­
комендациях [1,4], рассмотрена схема, при которой измерение модуля 
и фазы коэффициента отражения и вытекающих из них СВЧ-парамет- 
ров исследуемых двухполюсников производится путем регистрации 
картины распределения электромагнитной волны в измерительном 
тракте [2],
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Принцип работы датчика основан на возбуждении электромагнит­
ного поля в запредельном круглом волноводе, который через свой то­
рец связан с основным измерительным трактом посредством круглого 
отверстия в середине широкой стенки прямоугольного волновода. 
Амплитуда возбуждаемого поля пропорциональна амплитуде стоячей 
волны основного тракта в месте расположения СВЧ-датчика. Датчики 
разнесены вдоль оси волновода на расстояние, кратное нечетному 
числу Л/8, где Л — длина рабочей волны в измерительном тракте.

Необходимый диаметр отверстия связи оценивался из желаемого 
переходного ослабления (15-1-20 дБ) и окончательно определялся 
экспериментально. Требования к геометрии отверстия связи, запре­
дельного волновода и остальным элементам предъявлялись следу­
ющие: отсутствие паразитных резонансов на рабочей частоте, мини­
мальные собственные коэффициент стоячей волны по напряжении) 
(КСВН ) и затухание, вносимые датчиком как неоднородностью, в ос­
новной измерительный тракт, обеспечение необходимого уровня связи 
и ее достаточная «сосредоточенность» для оптимальной работы детек­
торного датчика.

Проведенные эксперименты по выбору активного полупроводнико­
вого элемента в схеме датчика, способов его крепления, обеспечива­
ющего необходимую связь с полем в запредельном волноводе и его 
смену при настройке и регулировке, показали, что наиболее полно 
удовлетворить перечисленным требованиям позволяет конструкция 
зонда с использованием СВЧ-смесительных диодов типа КА120А или 
АА112А с металлостеклянным корпусом. Осевая и продольная фикса­
ция СВЧ-диода осуществляется с помощью полой втулки из фторопла­
ста, которая служит диэлектрическим заполнением запредельного вол­
новода и обеспечивает формирование петли связи с электромагнитным 
полем.

Сложной задачей настройки разрабатываемой системы является 
обеспечение выравнивания амплитудно-частотных характеристик зон- 
довых датчиков, поскольку они определяют индивидуальную чувстви­
тельность каждого зонда и, в конечном счете, определяют метрологи­
ческие характеристики всей АИС. Исследования показали, что при 
рабочих уровнях СВЧ-мощности в измерительном тракте Р  = 1 й- 
-ь 3 мВт датчики, выполненные на основе полупроводниковых диодов 
КА120А, обеспечивают выходной сигнал и  > 150 мВ при нулевом 
токе смещения /см. В режиме работы тракта на согласованную нагруз­
ку при различных Р  индивидуальное выравнивание чувствительности 
зондовых датчиков осуществлялось регулировкой в наибольших пре­
делах сопротивления нагрузочного резистора. Однако для этого про­
изводилась предварительная подборка экземпляров СВЧ-диодов по 
максимальной идентичности вольт-амперных характеристик на рабо­
чем участке. При использовании смесительных диодов Шоттки типа 
АА112А, работающих при /см Ф  0, имелась дополнительная возмож­
ность настройки идентичности зондовых датчиков за счет индивиду­
ального подбора тока смещения.

На рис. 1 приведена типичная амплитудно-частотная характери­
стика (АЧХ) чувствительности исследуемого зондового датчика,
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снятая с помощью свип-генератор а прибора Р2-61 по его индикатору, 
для выбранного отверстия связи диаметром 4 мм (кривая /). Сигнал 
датчика подавался в канал отраженной волны Р2-61 при работе его 
в режиме измерения затухания. Многозондовый СВЧ-датчик должен 
вносить минимально возможные возмущения в основной измеритель­
ный тракт, гарантируя при этом необходимую чувствительность в диа­
пазоне измеряемых КСВН от 1,06 до 3,5. Рис. 2 иллюстрирует частот- 
,ную характеристику вносимого в измерительный волноводный тракт 
суммарного затухания разработанного узла СВЧ зондовых датчиков. 
Для сравнения здесь же приведена А ЧХ  четырехзондового датчика 
в микрополосковом исполнении (кривая 2).

Исходными величинами для расчета важнейших СВЧ параметров 
двухполюсников или полупроводниковых диодов являются величины

Рис. I Рис. 2

модуля | Ґ | и фазы <р комплексного коэффициента отражения |Г|. Ис­
пользуя методики [2,4], эти величины можно определить по измерен­
ным выходным сигналам многозондных СВЧ-датчиков. Для случая 
квадратичного детектирования выходные сигналы датчиков, разне­
сенные на расстояние А/8 вдоль оси траста, оконечная нагрузка кото­
рого имеет коэффициент отражения Ґ  = | Ґ  | е 'л: V

и„ 1 + |Г|2 + 2 |Г |cos[q>--у ( f e - l ) ] f 6 * 1 , 2, 3, ...

Отсюда, воспользовавшись приемами [2, 4], с помощью неслож­
ных преобразований получим выражения для | Г | и ф в случае трех- 
зондового узла СВЧ-датчиков: | Г  | = У  А — 1 — VА , 
где

А = ( т 13 -j- 1)г (m32 -f- т 1%у  {(Щз — I)2 (щ 2 -г « 12)2 4~
+  («13 -j~ 1)* ( т 12 Ч «за —  2)2] х;

« is  ~  U i/u3-, Шу 2 = и i/U2, Ш32= и3/и2,
1+| Г |2/т 13— П s.n 2pXj _  1 +  1̂ Г|2 ( « и  +  ms, -  г'!Ф =

2 | Г  | \ « м + 1 21 Г I «за +  « :12

Здесь р = 2л/А — фазовая постоянная в линии; хг —• расстояние от 
условного конца линии до первого зонда. Иселедования показали, что

40



для данного метода существует некая оптимальная величина хъ позво­
ляющая снизить погрешность регистрации | Г ( и ср. В работе принято 
X], — ЗЛ/4. Необходимые калибровки показаний датчиков выполнены 
при работе на согласованную нагрузку (| Г  | = 0) и при использовании 
короткозамыкателя в плоскости включения нагрузки (| Г  | = 1).

В таблице приведены результаты контрольных измерений, позволя­
ющие судить о полученных метрологических характеристиках АИС, 
в которой использован трехзондовый узел СВЧ-датчиков. В качестве 
образцового прибора при измерении ) Г  I, ср и КСВН = (1 +  | Г | /1 — 
■— | Г  |) применялась волноводная измерительная линия типа Р1-28 
совместно с измерителем от­
ношений напряжений типа 
В8-7. Согласно техническим 
данным собственная относи­
тельная погрешность измере­
ний с использованием указан­
ной аппаратуры в качестве 
образцовой не превышает для 
КСВН 3,9 % .

Таким образом, показана 
перспективность и преимуще­
ства перед другими методами 
применения многозондовых СВЧ сосредоточенных датчиков для по­
строения современных АИС на базе использования микроЭВМ. При­
ведены результаты исследований, позволяющие обосновать выбор 
оптимальной конструкции СВЧ-датчика, выполненного на волновод­
ных элементах закрытого типа и полупроводниковом смесительном 
диоде в металлостеклянном корпусе. Получены в аналитической 
форме выражения для модуля и фазы коэффициента отражений 
через выходные напряжения зондовых датчиков, которые для вычис­
ления искомых величин и вывода на протоколирование требуют мини­
мальной затраты аппаратных средств.

Приведенные оценки метрологических характеристик разработан- 
. ной АИС с использованием узла СВЧ-зондовых датчиков при измере­

нии параметров полупроводниковых СВЧ-диодов показали, что по­
грешность проведения автоматизированных измерений не выходит за 
пределы, оговоренные в соответствующих разделах ГОСТов 19656.0— 
19656.15.
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Средняя
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%

Коэффициент более 1,2 ± 1,8
стоячей волны по до 1,7 ±  1,2
напряжению » 2,3 ± 2 ,6
(КСВН) » 3,5 ± 7 ,8

Фаза коэффици­ » к)° ± 10
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ПЕРЕМ ЕННЫ Й ВОЛНОВОДНЫЙ АТТЕНЮАТОР НА ОСНОВЕ 
ГИБКОГО ВОЛНОВОДА

В технике СВЧ для уменьшения мощности радиосигнала, распро­
страняющегося по волноводному тракту, широко используются атте­
нюаторы (ослабители). Аттенюатор представляет собой четырехполюс­
ник, на выходе которого мощность сигнала по сравнению с мощностью 
на входе уменьшена вследствие поглощения части мощности на по­
глощающих элементах или отражения от реактивных элементов.

Известно несколько типов механически перестраиваемых волновод­
ных аттенюаторов. Наиболее простую конструкцию имеют аттенюато­
ры поглощающего типа, действие которых основано на затухании элек­
тромагнитных волн в поглощающих материалах. Из-за трудности отво­
да тепла от поглощающего элемента, расположенного внутри волново­
да, такие аттенюаторы применяются только в трактах низкого уровня 
мощности. Начальное затухание аттенюаторов данного типа в санти­
метровом диапазоне волн составляет 0,2ч-0,5 дБ, максимальное зату­
хание— около 30 дБ [ 1 ]. Усовершенствованные конструкции обес­
печивают минимальный фазовый сдвиг [2; 3] и высокую точность 
установления заданного значения затухания [4].

Основным типом аттенюаторов, используемых для создания эта­
лонных мер ослабления в диапазоне частот от Здо 200 ГГц, являются 
поляризационные аттенюаторы, действие которых основано на зависи­
мости поглощения электромагнитных волн от плоскости их поляри­
зации. К  достоинствам таких аттенюаторов нужно отнести расчетный 
закон изменения ослабления, высокую стабильность (временную, тем­
пературную и др.) и частотную независимость ослабления, независи­
мость электрической длины аттенюатора от вводимого ослабления, зна­
чительный частотный диапазон, равный 0,85 рабочей полосы стан­
дартного прямоугольного волновода. Недостатками поляризационных 
аттенюаторов являются нелинейность шкалы ослабления, сравнитель­
но высокий коэффициент стоячей волны, большие габаритные разме­
ры, низкий допустимый уровень мощности, высокая стоимость [5].

В  волноводных трактах высокого уровня мощности применяются 
аттенюаторы на делителях мощности [1; 5], в которых уменьшение 
мощности происходит вследствие полного поглощения ее части, отде­
ленной от основного потока с помощью делителя мощности, представ­
ляющего собой пассивный четырехполюсник. Характеристика ослабле­
ния данных аттенюаторов может быть рассчитана с хорошей точностью, 
начальное ослабление невелико — от долей децибела до нескольких 
децибел. Уровень рабочей мощности определяется только электри­
ческой прочностью элементов конструкции (направленных ответви­
телей) и возможностями присоединенных к ним поглощающих нагру-
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зок. Недостатки подобных аттенюаторов — сложность конструкции, 
значительные размеры, высокая стоимость. (

Еще одним типом переменных волноводных аттенюаторов являют­
ся предельные [5], действие которых основано на затухании электро­
магнитных волн внутри волновода при длине волны больше критиче­
ской. У  предельных аттенюаторов ослабление меняется по линейному 
закону в большом (до 100— 140 дБ) динамическом диапазоне, однако 
у них сравнительно высокий КСВ, высокое начальное ослабление, 
сложная конструкция. t

Существенный недостаток известных конструкций механически 
перестраиваемых аттенюаторов — наличие в волноводе отверстий, че­
рез которые осуществляется связь механизма управления с перемеща­
емым регулирующим элементом. Чтобы воспрепятствовать электромаг­
нитному излучению из этих отверстий, в конструкцию аттенюатора 
приходится вводить дополнительные поглощающие элементы и 
экраны.

В процессе работы над созданием эластичных волноводов из компо­
зиционных материалов авторы пришли к выводу, что возможность 
упругой деформации таких волноводов позволяет разработать на их 
основе механически перестаиваемые волноводные аттенюаторы, В  дан­
ном случае регулировка ослабления может осуществляться путем 
сжатия эластичного волновода и изменения формы и размеров его 
поперечного сечения, что принципиально невозможно для жестких 
металлических волноводов.

При предварительных экспериментах использовался гибкий пря­
моугольный волновод из композиционного материала с электропрово­
дящим покрытием внутренней поверхности. Он мог упруго деформи­
роваться в поперечном сечении, имея высокую прочность на сжатие.

С физической точки зрения в основу работы аттенюатора положена 
зависимость мощности, проходящей по. волноводу, от формы и разме­
ров его поперечного сечения при неизменном периметре и конечной 
проводимости стенок. Такая зависимость в неявном виде для прямо­
угольного волновода, работающего на волне типа Н10, определяется 
выражением [6]:

где Дпог — погонное затухание (дБ/м); ю — круговая частота; ра — 
магнитная проницаемость; о — проводимость материала стенок; %0 — 
длина волны в свободном пространстве; а — ширина; Ь — высота вол­
новода.

Деформация (сжатие) прямоугольного волновода может осуществ­
ляться усилием, направленным перпендикулярно к широким стенкам 
либо перпендикулярно к узким. В первом случае, когда уменьшается 
размер Ь, погонное затухание, кай это следует из приведенной выше 
формулы, растет и при 6 0 стремится к бесконечности. Во втором

кпог

V  1 - й )129зтЬ
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Хпслучае при уменьшении размера а, если а <  волновод находится
в режиме отсечки и затухание (при достаточной длине деформирован­
ного участка) также стремится к бесконечности. В данном случае реа­
лизуется предельный аттенюатор.

Экспериментальные исследования переменного аттенюатора на от­
резке гибкого волновода длиной 0,2 м показали, что при уменьшении 
размера b коэффициент стоячей волны КСВ достигает 2—2,5, а при 
уменьшении размера а превышает 18—20, что всегда наблюдается у не­
согласованного предельного аттенюатора [5]. Максимальное ослабле­
ние в обоих случаях было не менее 20 дБ.

Для уменьшения отражения сжатие волновода осуществлялось 
так, что деформация поперечного сечения волновода была наибольшей 
в середине отрезка волновода и уменьшалась к его концам.

Уменьшить КСВ можно одним из трех способов: увеличением дли­
ны волновода, введением в волновод развязывающего поглотителя 
и повышением поглощающей способности внутренней поверхности 
волновода. Первый способ приводит к нежелательному увеличению 
габаритных размеров аттенюатора. Кроме того, выполнение длинного 
отрезка эластичного волновода связано с технологическими трудно­
стями и повышением расхода дорогостоящего серебра, входящего 
в состав электропроводящего покрытия. Второй и третий способ в ис­
следуемой конструкции было решено совместить путем применения гиб­
кого волновода с уменьшенной проводимостью внутренней поверхности.

Испытывались волноводы из композиционного материала, в ко­
тором наполнителем служил коллоидный графит [7], а связующим— 
каучук КЛСЕ. Сжатие производилось усилием, перпендикулярным 
к широким стенкам волновода. Другой вариант давал значения КСВ, 
превышающие 10-ь 15, и в дальнейшем не использовался. Меняя про­
центное содержание графита (от 20 %  и выше), можно было уменьшать 
КСВ до 1,2-ь 1,1, снизив при этом начальное затухание волновода (в не- 
деформированном состоянии) до 4-5-6 дБ/м. Однако получение электро­
магнитной энергии через стенки волновода при малом содержании гра­
фита и потеря эластичности при высоком (разрушение после 10-ь 15 де­
формаций) привели к необходимости использовать композиционный 
материал иного типа. Он отличался от описанного тем, что коллоидный 
графит был заменен сначала углеволокном, а затем — углелентой.

Таким образом, был выполнен макет аттенюатора, состоящего из 
эластичного отрезка волновода с соединительными металлическими 
фланцами и механизма, деформирующего волновод с целью управле­
ния его затуханием.

Для согласования аттенюатора с волноводным трактом большое 
значение имеет форма кривой, по которой происходит деформация от­
резка эластичного волновода в продольном его сечении. Реализовать 
заданную форму этой кривой можно только при определенной длине 
этого отрезка. Если учесть, что погонное затухание волновода сечением 
23 X 10 мм, выполненного из углеленты и силиконового каучука 
КЛСЕ (или УФ), составляет 12-ь 15 дБ/м, при длине отрезка 0,2 м'на- 
чальное' о с л а б л е н и е  не превышает ЗдБ. Оно падает с уменьшением
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длины отрезка, но здесь возникают трудности с согласованием. Поэто­
му мы остановились на отрезке длиной 0,15—0,2 м.

Отрезок волновода сжимался пластинами, одновременно перемеща­
емыми во встречном направлении с помощью механизма, показанного 
на рис. 1. Для регулировки ослабления вращался винт 5, который 
образует с ползунами 2 и 4 две винтовые пары с правой и-яевой 
резьбой. На ползунах укреплены пластины 1, сжимающие волно­
вод 3.

Как видно из рис. 1, пластины на среднем участке (длины I) парал­
лельны друг другу, а затем отогнуты от оси волновода под некоторым 
углом а. При отработке конструкции менялись й и а.

В  найденном опытным путем наилучшем варианте й = 40 мм, а =
- 15°, длина пластин I = 100 мм, радиус изгиба = 50 мм. Особое 

внимание должно быть уделено парал­
лельности пластин на среднем участке.

Фланцы волновода изготавливались 
из латуни и соединялись с волноводом 
при помощи хвостовика — отрезка вол­
новода, имеющего скос для плавного пе­
рехода к волноводу. При изготовлении 
волновода фланцы с хвостовиками наде­
вались на оправку из алюминия или ста­
ли, имеющую поперечное сечение, соот­
ветствующее окну волновода. Затем про­
изводилась намотка углеленты под углом 
45° к продольной оси волновода. Благодаря этому обеспечивалась 
возможность упругой деформации волновода как в продольном, так 
и в поперечном направлении, что предотвращало большие механичес­
кие напряжения и разрушение аттенюатора при жестком закреплении 
его концов.

Толщина стенок волновода, определенная опытным путем, состав­
ляла 2 мм. При этом обеспечивалась высокая механическая прочность 
как в процессе изготовления, так и эксплуатации, и отсутствие элек­
тромагнитного излучения через стенки. Наматывалось 10 слоев угле­
ленты толщиной 0,15 мм. При намотке углеленты производилась ее 
пропитка связующим, затем осуществлялась полимеризация послед­
него (для ускорения процесса — при температуре 150—200 °С), после 
чего оправка извлекалась. 1 /

Предварительные испытания описанной выше конструкции аттеню­
атора на волноводе прямоугольного сечения показали, что он имеет I 
недостаток — значительное начальное ослабление, обусловленное, 
в частности, недостаточным электрическим контактом между эластич­
ным волноводом и хвостовиками фланцев.

Для уменьшения начального ослабления было испробовано плав­
ное увеличение поперечного сечения от фланцев к середине отрезка 
волновода. Лучшие результаты дало увеличение размера Ь (высоты 
волновода). Недостатки такой конструкции— сложность изготовле­
ния оправки, которая должна быть составной, и невозможность исполь- • 
зования углеленты шириной более 25 мм.

г з
у

Рис, 1
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Наконец, была разработана конструкция аттенюатора на основе 
круглого волновода, работающего при диаметре 30 мм на волне Нп . 
Сопряжение круглого волновода с трактом стандартного прямоуголь­
ного сечения 23 X 10 мм осуществлялось посредством плавных метал­
лических переходов. Сжатие производилось в направлении вектора È .

Данная конструкция имела увеличенные в сравнении с предыду­
щими габаритные размеры и массу, но меньший коэффициент стоячей 
волны и существенно меньшее начальное ослабление (в связи с увели­
чением площади поперечного сечения волновода и лучшим контактом 
волновода с хвостовиками фланцев). Кроме того, она была более 
технологичной.

Для устранения ворсистости из-за отслоения отдельных нитей угле- 
ленты первый ее слой наматывался на тонкий (0,05 мм) стеклоткани,

пропитанной связующим. Отрица- 
нии тельного влияния на параметры 

аттенюатора это не оказывало [81. 
1,3 Измерения параметров аттенюа­

тора — начального ослабления, 
ц  диапазона изменения ослабления, 

диапазона частот, коэффициента 
8,5 10,0 И,5 ГГц стоячей волны — производились

на панорамном измерителе КСВ 
>ис- 2 Р2-61. Схема измерений была мо­

дифицирована включением третьего 
направленного детектора, благодаря чему можно было измерять ослаб­
ление и КСВ, не разбирая волноводный тракт.

Электрические параметры разработанных аттенюаторов приведены 
в таблице.

Конструкции
Начальное

ослабление,
дБ

Диапазон изменения 
ослабления, дБ 1

КС В

На частоте 
8,5 ГГц

На частоте 
11,5 ГГц

не более

На прямоугольном волно­ 3 ,0 2 ,0  -г- 2 0 ,0 3 ,0  4 -  2 4 ,0 1,35
воде
На круглом волноводе 1,8 1 ,0  - f -  2 0 ,0 1 ,8  -г- 2 4 ,0 1 ,3 0

Аттенюаторы имеют в заданном частотном диапазоне частотную 
зависимость ослабления и КСВ. Для круглого волновода при ослаб­
лении порядка 10 дБ на частотах 8ч-5 — 11,5 ГГц это иллюстрирует­
ся на рис. 2, где кривой 1 обозначено ослабление, 2 — КСВ.

Допустимый уровень мощности на входе аттенюатора определялся, 
исходя из допустимой температуры нагрева стенок эластичного волно­
вода, которая, в свою очередь, зависела от термостойкости связующе­
го. Поскольку максимальная рабочая температура применяющихся 
связующих была примерно 300—350 °С, аттенюатор на прямоугольном 
волноводе мог работать при мощностях до 50 Вт, на круглом — до 
70 Вт.
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УДК 621.372
В. Ю. ТИХОВСКИИ, Г. Г. КАНАРИК, канд. техн. наук, М. П. КУХТИН

ЧАСТОТНЫЙ МЕТОД ИЗМ ЕРЕНИЯ ДОБРОТНОСТИ ОБЪЕМНЫХ 
СВЧ-РЕЗОНАТОРОВ

Среди методов измерения добротности СВЧ-резонаторов широкое 
распространение получили методы [1], основанные на измерении час­
тотной зависимости коэффициента стоячей волны по напряжению Ксти- 
Они обладают достаточно высокой . 
точностью, однако требуют боль­
ших затрат времени на проведение 
измерений с целью построения пол­
ной частотной зависимости Ксти 
и определения полосы пропуска­
ния на половинном уровне мощ- , , )  (
ности. Кроме того, применение ИХ I / I 4 <1 ■&, у "
неэффективно в случае температур- У--1— —Г С З —
ной нестабильности резонаторов.

В работе предлагается модифи­
кация частотного метода измерения
добротности С̂нен, учитывающая активные и реактивные Х 1 потери 
в устройстве связи, позволяющая сократить число измерений, автома­
тизировать процесс обработки результатов. Определение добротности 
сводится к измерению коэффициентов стоячей волны на резонансной 
частоте и двух произвольных расстройках и к решению системы трех 
алгебраических трансцендентных уравнений относительно <Знен, /?ь % 1-

Резонатор, связанный с передающей линией и включенный на отра­
жение, представляется эквивалентной схемой (рисунок), представ­
ляет индуктивность элемента связи, а сопротивление К г характери­
зует его активные потери, при этом можно отвлечься от истинной 
причины потерь.

В произвольном сечении а — а полное сопротивление передающей 
линии

£аа  + ГХг_._____ Рх /1 \
А  ~  2, + 1 + /2С?нен6г *
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где — отношение вносимого активного сопротивления к ак-
^5 о

тивному сопротивлению резонатора; б, = ~  — — относительнаясо0
рассстройка резонатора; (?Нен — ненагруженная добротность; 20 — 
волновое сопротивление передающей линии.

Можно подобрать такую опорную плоскость Ь — Ь, в которой ре­
активное сопротивление всей системы равно нулю:

т*  = (/?! +  <2х) (В -  А у/)/Зн + I [АВ -  (Яг + Яг)2 у/]/Зя, (2)

где у — постоянная распространения в линии; / — расстояние между 
сечениями а — а и в — в:

Л = А 1 — ф2 -}- 20 tg у/; Я2 — 2(Зненб(Яг, Яг — $г̂ о!Я'>
В = Лар - (Х 1 — у*; (2=1 + 4СЙе„б3г;

Зн = В 2 +  (/?1 +  <21)Ч §2у/.
Такой опорной плоскостью является положение узла при расстрой­

ке. Выражение (2) определяет полное сопротивление, справедливое 
для любой 6г (частоты). Обращение в нуль реактивного сопротивления 
дает возможность найти уI и исключить в явном виде зависимость
активного сопротивления от у/, а следовательно, и освободиться от 
конкретного выбора точки отсчета.

Уравнение АВ — (Яг +  Q1)г tgy/ == 0 (3)
является квадратичным относительно tg у/,

№ 7 0 . ,- 4  ± ■ и»

Д Д ~ _  (Х ^ г щ --------•
Решение со знаком (+ ) удовлетворяет уравнению (3) при = 1. 

Это означает, что на резонансной частоте в передающей линии отсут­
ствуют стоячие волны. Поэтому данное решение отбрасываем как несо­
ответствующее физичности эксперимента.

С учетом (4) активное сопротивление в узле при расстройке может 
быть представлено в виде

2вв/2-0 = я/С0, (5)
гДе а — Ян (1 +  С2); Ян — (Яг + Яг)/---о;

С ~  — У (Я/2)2 — 1; С0 = [ 1  +  ( В Д - < 2 2)С ]2 +  <ЙС2.

В точке минимума напряжения 266/20 связано с /(ст и в передающей 
линии соотношением

а/С0=  1/К.ст и, (6)
которое и описывает частотную зависимость Кс-ти с добротностью ре­
зонатора, активным и реактивным сопротивлениями элемента связи.
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Уравнение (6) содержит три неизвестных параметра (?Неи, Я і и Хх. 
Для их нахождения решается система трех нелинейных алгебраиче­
ских уравнений вида (6), соответствующих трем произвольно измерен­
ным точкам на частотной характеристике Ксти резонатора. Причем 
одна из них должна быть точкой резонанса. В этой точке эксперимен­
тально определяется коэффициент связи р резонатора с передающей 
линией

что исключает в уравнении (6) зависимость от Если не учитывать 
реактивное сопротивление элемента связи, то полученная система не­
линейных алгебраических уравнений трансформируется в уравнение, 
лежащее в основе трудоемкой методики определения добротности ре­
зонатора путем измерения полосы частот на половинном уровне мощ­
ности. .

Результаты проведенных исследований приведены в таблице.

Р асстройки  вы бранны х точек Л. и ,
г. ' н̂ен

— 1,85310-ь 
1,547 10-5 

Половинный уровень мощности
— 29400

0
0,437 10-6 
0,9(57 Ю'6

0,037 0,95' 29820

0
0,437 10-» 
1,395 10-6

0,0377 0,967 29800

0 . * 
0,967 10-6 
1,395 10-6

0,038 0,97 29710

0
0,547 10-6 
1,701 10-6

0,0384 0,981 29910

0
0,437 10-6 

—0,437 10-6
0,036 0,946 29615

0
—0,437 10-6 
—0,967 10-6

0,0375 0,96 29760

0
—0,967 10-6 
— 1,81210-6

0,038 0,959 29860
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Обработка результатов измерений проводилась на ЭВМ ЕС — 1022 с 
использованием подпрограммы расчета системы нелинейных алгебраиче­
ских уравнений [21. Приводятся данные измерения добротности мед­
ного резонатора, возбужденного на колебаниях Ноп в сантиметровом 
диапазоне длин волн.

Анализ полученных данных показывает, что стабильные парамет­
ры имеют место, когда две произвольно выбранные точки располага­
ются вблизи положения резонанса. При больших расстройках расхож­
дение в результатах, по-видимому, объясняется зависимостью R% и Х г 
от частоты.

Можно предположить, что погрешность измерения , параметров 
объемных СВЧ-резонаторов указанным методом будет одного порядка 
с другими частотными методами.
Список литературы: 1. Гинзтон Э. Л. Измерения на сантиметровых волнах. М., 
1960. 620 с. 2. 'Powell М . ] .  к  FORTRAN subroutine for solving sisteras of non­
linear algebraic equation // Numerical methods for non-linear algebraic equati­
ons. Gordon and Breach. 1970. P. 115— 161.
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ИСПОЛЬЗОВАНИЕ ФОТОЭМИССИОННОГО СПЕКТРОМЕТРА

ДЛЯ РЕГИСТРАЦИИ ЛИНЕЙЧАТОГО СПЕКТРА РЕНТГЕНОВСКОГО
ИЗЛУЧЕНИЯ

Эффективную диагностику возбужденной среды можно осуще­
ствить по рентгеновским спектрам излучения [1]. Важнейшая инфор­
мация о среде может быть получена по измерению параметров линий 
излучения: интенсивности, положению на оси частот, полуширине. 
Среди известных приборов для измерения рентгеновского спектра излу­
чения привлекает внимание фотоэлектронный спектрометр (ФЭС) [2], 
основанный на преобразовании спектра излучения 1 {к\) в энергети­
ческое распределение электронов п (е), измерение этого распределения 
и вычисления / фу) п о  п (е).

По сравнению с другими этот прибор имеет хорошее спектральное 
разрешение линий Д/п>(-, малоинерционен и позволяет производить 
исследования в широком диапазоне частот, в том числе и в вакуумном 
ультрафиолете и мягком рентгене. Прибор удобен в эксплуатации, 
не требует глубокого охлаждения, легко согласуется с ЭВМ. Недо­
статком является неоднозначность между исследуемым спектром излу­
чения и выходным сигналом ФЭС из-за специфики преобразования 
сигнала.

Произведен анализ преобразования сигнала в структурных звеньях 
измерительного тракта ФЭС и определены причины появления иска­
жений и помех в выходном сигнале, выработаны рекомендации по ме­
тодике измерения спектра и выделения полезного сигнала.



При анализе считаем, во-первых, что спектр рассматриваемого из- 
пучения / (hv) состоит из набора узких дискретных линий, несущих 
информацию об исследуемом источнике, и непрерывного фона излу­
чения Ф  (hv):

/ (/ iv )= £  /(8 (hvi — hv)~\- Ф  (hv),
!=i >

где . . .  , f l ,  hv — hvc;
6(Av, —

n — число регистрируемых линий в рабочем диапазоне; ftv/ — поло­
жение линий на оси энергий квантов излучения; U — интенсивность 
линий.

Непрерывный фон тормозного излучения Ф  (hv) определяется рас­
пределением электронов по скоростям в источнике излучения..Для ис­
точника излучения, возбуждаемогомоноэнергетическимпотоком элек­
тронов, согласно [3]

Ф (Ь )= / 0^ 1 .

Здесь hvn — максимальная энергия квантов тормозного излучения.
— интенсивность тормозного спектра. Непрерывный фон тормоз 

ного излучения является аддитивной помехой. Сигнал задан дискрет­
ной последовательностью линий I { (hv{), которые являются независи­
мыми величинами.

Во-вторых, считаем, что основное преобразование сигнала, влия- 
ощее на его измеряемые параметры, осуществляется на специальном 
фотокатоде-конверторе фЭС. Преобразования в остальных звеньях 
Ю С учитываются введением соответствующих коэффициентов. Каж- 
юй линии излучения I { (hv) соответствует несколько фотоэлектрон- 
гых линий:

т
nt(ni) = Yi ПцЬ(е — е;7),

/=1
ще т  — число атомных оболочек, для которых hv{ > W/; W; — энер* 
'ия связи электронов на оболочках атомов.

Каждой серии уН Д /iv,-) линий излучения соответствует несколько
i

фотоэлектронных серий, налагающихся друг на друга.
Рассеяние образовавшихся электронов на частицах и квазичасти- 

гах фотокатода, а также оже-электроны вызывают появление допол- 
штельных серий в энергетическом спектре электронов. Кроме того, 
з выходном сигнале присутствует непрерывный фон рассеянных и вто- 
эичных электронов.

Полученный в результате преобразования выходной сигнал имеет 
:ложную структуру. Для восстановления входного сигнала необхо- 
шмо устранить непрерывный фон линий, несущий информацию о 
:пектре излучения (оже-линии и линии характеристических потерь),
1 выделить одну серию фотоэлектронных линий и по ним восстановить 
{сходный сигнал.

51



Для решения поставленной задачи можно использовать тот факт, 
ЧТО серии фотоэлектронных Л И Н И Й  сдвинуты ПО ОСИ на строго фиКСИ' 
рованную величину, постоянную для используемого фотокатода.

Поэтому, вычислив коэффициент ковариации между функцией п (е] 
(метод регистрации п (в )— цифровой) и п (в +  Д1У), сдвинутой ПС 
оси энергий на Д\У =^'Щ — №/_ь можно выделить серии фотоэлек­
тронных линий; образованных различными оболочками атомов, а так­
же исключить линии, вызванные оже-электронами.

Однако этот способ не позволяет исключить.линии характеристи­
ческих потерь энергии электронов, поэтому лучший результат дает 
применение для преобразования спектра одного и того же сигнала 
двух различных фотокатодов. Два выходных сигнала, полученные при 
помощи двух фотокатодов, изготовленных из различных веществ, от­
личаются местоположением оже-линий и линий характеристических 
потерь энергии фотоэлектронов, а фотоэлектронные линии сдвинуты 
по оси энергий на постоянную величину. Сдвиг определяется разно­
стью работы выхода электронов с определенных оболочек атомов ве­
ществ двух фотокатодов. Поэтому, проведя корреляционный анализ 
сигналов с двух различных фотокатодов (сдвиг по оси энергий опреде­
ляется материалом катода), получим серию фотоэлектронных линий, 
которую можно отождествить с входным спектром.
Список литературы: 1. Плазма в лазерах: Пер. с англ. / Под ред. Дж. Бекери. 
М., 1982. 416 е. 2. Фотоэлектронный спектрометр для измерения темпера­
туры плазмы / Ю. В. Готт, А. Н. Силаев, Р. Р. Чистяков, В. А. Щурагин. М. 
1983. 12л. (Препринт) ИАЭ—3763/7.3. Блохин М. А. Физика рентгеновских 

) лучей. М., 1953. 455 с.
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ПРИМ ЕНЕНИЕ ШИРОКОПОЛОСНЫХ ШУМОВЫХ СИГНАЛОВ 
ДЛЯ БОРЬБЫ  С ЗАМИРАНИЯМИ В РАДИОЛИНИЯХ МАЛОЙ 

ПРОТЯЖЕННОСТИ

Основной метод борьбы с замдраниями сигнала при многолучевом 
распространении радиоволн — разделение лучей по времени прихода 
и накопление в приемнике (ПРМ) энергии нескольких лучей [1—ЗІ. 
Для этой цели применяются широкополосные сигналы (импульсные, 
составные, псевдослучайные, с шумовой несущей и др.), длительность 
которых (длительность импульса, интервал корреляции шумовых 
и псевдошумовых сигналов) меньше времени разности хода отдельных 
лучей А/, а также методы когерентного и некогерентного сложения (на­
копления) сигналов нескольких лучей [1; 3]. Устройства, реализу­
ющие метод когерентного сложения лучей (взаимно-корреляционный 
прием), являются сложными. Жесткие требования предъявляются 
к синхронизации устройств сложения, стабильности частоты передат­
чиков (ПРД), возникает необходимость в операции амплитудного взве-
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шивания^ пропорционального коэффициенту передачи радиолинии по 
каждому лучу. Так, для функционирования в радиолиниях тропосфер­
ной связи взаимно-корреляционной системы «Rake» [I] при когерент­
ном приеме многолучевого сигнала точность синхронизации должна 
быть порядка 2- Ю"10 Гц (до фазы высокочастотного заполнения), допус­
тимая нестабильность частоты должна быть не хуже 10-8, максималь­
ное время запаздывания прямого и переотраженных от неоднородно­
стей тропосферы лучей составляет A t—(2—3) мкс. При этом неболь­
шое увеличение погрешности системы синхронизации приводит к уве­
личению вероятности ошибочного приема на несколько порядков [4].

Протяженность радиолиний передачи информации между стацио­
нарными и подвижными объектами на местности со сложным рельефом, 
в том числе в городской местности, составляет величину от сотен мет­
ров до единиц километров. В таких радиолиниях вследствие касания 
диаграммой„направленности антенны (ДНА) земной поверхности и го­
родских построек также формируются прямой и переотраженные лучи 
[1; 2]. Время запаздывания этих лучей составляет единицы наносекунд, 
и для их разделения необходимо расширение полосы спектра сигнала 
до нескольких сотен мегагерц и более. При этом реализация высокой 
точности синхронизации систе мкогерентного сложения лучей явля­
ется трудновыполнимой задачей. „

Системы автокорреляционного приема хотя и проигрывают взаим­
но-корреляционным системам в помехоустойчивости [3], но проще 
реализуемы технически, в частности, нет необходимости в синхрони­
зации и амплитудном взвешивании. В системах с автокорреляционной 
обработкой находят применение,сравнительно легко генерируемые 
в СВЧ-диапазоне шумовые сигналы, несущее колебание которых 
является широкополосным и представляет собой ограниченный по 
спектру «белый шум», а модулирующий (информационный) сигнал — 
узкополосный квазислучайный процесс 13]. Преимущества автокорре­
ляционного приема широкополосных сигналов для борьбы с замира­
ниями демонстрируют системы «Аккорд» и «Сатурн» 11; 3]. Однако и 
эти системы, являясь сравнительно узкополосными (ширина спектра 
сигнала A/c<  1 МГц), не позволяют разделять лучи в радиолиниях 
ограниченной дальности.

В связи с этим возникает необходимость оценить возможность сни­
жения замираний, обусловленных многолучевостью, в радиолиниях 
малой протяженности за счет применения широкополосных шумовых 
сигналов.

В том случае, когда выполняется условие At >  тк, где тк = 
= \12Aft — интервал корреляции, шумовые сигналы, поступающие 
на вход ПРМ по разным (i-м) направлениям, некогерентно суммируют­
ся и раздельно обрабатываются в автокорреляторе. Сигнал на выходе 
ПРМ вследствие того, что величина At много меньше интервала корре­
ляции информационного сигнала, пропорционален модулирующему 
параметру s (t) и средней мощности несущего колебания Р с:

Ыс.вых = Е  s(t +  Ati)Pci = S(t)Ps. (1>/==1
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На рис. 1 приведена геометрия многолучевого распространения радио­
волн на приземной трассе. В соответствии с этой геометрией сечение 
ДНА на земной поверхности представляет двумерную поверхность 
в виде круга (эллипса), ограниченную в горизонтальной и вертикаль­
ной плоскости шириной луча ДНА 0о,5 и ср0,5. Площадь этой поверхно­
сти может быть разделена на зоны (рис. 1), переотраженные сигналы 
от которых являются независимыми. Размеры каждой зоны определя­
ются интервалами пространственной корреляции лучей в горизонталь­
ной (х и Я) и вертикальной (у и /?) плоскости (рис. 1, б, в). Одно из

у К
8

Рис. 1

■условий существования независимых зон в вертикальной плоскости — 
наличие на трассе распространения радиоволн участков местности 
с различным высотным рельефом (Аг на рис, 1, а).

Условие разделения независимых зон в горизонтальной и верти­
кальной плоскости запишем следующим образом:

А/ — Д/у, в/е >  т/2Д/С, (2)

где Дгр,в — разность хода лучей в горизонтальной и вертикальной 
плоскости, соответственно Д/у — 2 (х — Я), Д/у — 2 (у — Я); с — 
скорость распространения радиоволн; т  — коэффициент, выбирается 
из условия обеспечения декорреляции внутренних шумов ПРМ и шу­
мовых помех, т  = (2 — 3); Я, х, у — отрезки, обозначающие ход лу­
чей (рис. 1). Пользуясь условием (2), считая, что для радиолиний про­
тяженностью г > 10г м при высоте подъема антенны Н с  10 м Я
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«  г/2, и проводя тригонометрические преобразования, получим соот­
ношение для минимально допустимой полосы спектра сигнала как 
функции ширины ДНА и количества независимых зон в горизонталь­
ной и вертикальной плоскости п:

Д /с  =  тс/{г • агЫ^2 V (в о ,ь /2 ) (Фо,5/2)/я). ( 3 )

Анализ соотношения (3) показывает, что существуют минимальные 
значения полосы спектра сигнала, при которых возможно разделение 
двух независимых зон (я = 2) в горизонтальной и вертикальной плос­
кости. С ростом ширины спектра сигнала, протяженности радиолини» 
и ширины ДНА в обеих плоскостях пропорционально увеличивается 
количество независимых зон, их число может быть большим (рис. 2, 
а, б). При этом появляется возможность «обмена» требуемой полосы

Рис. 2
\

спектра на ширину ДНА при фиксированном количестве независимых 
зон. Такой обмен должен осуществляться с учетом характера рельефа в 
горизонтальной и вертикальной плоскости,'а также возможностей фор­
мирования шумовых сигналов с требуемой шириной спектра. В ходе 
расчетов принята величина коэффициента т  ~ 2 , при > оторой обеспе­
чивается декорреляция шумов ПРМ 13].

В результате анализа многолучевого распространения радиоволн 
в наземных радиолиниях передачи информации малой протяженности 
получено аналитическое выражение (3), устанавливающее количе­
ственную взаимосвязь между требуемой шириной спектра сигнала, ши­
риной ДНА в горизонтальной и вертикальной плоскости, протяжен­
ностью радиолинии и количеством различимых независимых зон. Поль­
зуясь данным выражением, можно оценить возможность снижения за­
мираний в радиолиниях малой протяженности благодаря применению- 
широкополосных шумовых сигналов с шириной спектра от десятков 
до нескольких сотен мегагерц.

Сравнивая радиолинии с узкополоеными сигналами, в ПРМ кото­
рых сигнал формируется на основании одной зоны (ограниченной ши­
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риной ДНА) и может быть утерян вследствие гладких замираний в зоне 
И, с радиолиниями, использующими широкополосные шумовые сиг­

налы, можно сделать вывод о более высокой помехоустойчивости по­
следних.
Список литературы: 1. Немировстй А. С. Борьба с замираниями при передаче 
аналоговых сигналов. М., 1984. 208 с. 2. Системы подвижной радиосвязи / 
И. М. Пышкин, И. И. Дежурный, В. Н. Талызий, Г. Д. Чвилев. М., 1986. 328 с.
3, Семенов А. М., Сикарева А. А. Широкополосная радиосвязь. М., 1970. 280 с.
4. Теория и применение псевдослучайных сигналов / А. И. Алексеев, А. Г. Шере­
метьев, Г. И. Тузов, Б. И. Глазов, М., 1969. 367 с.
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ОЦЕНКА «ЭФФЕКТИВНОЙ» Ш ИРИНЫ СПЕКТРА СИСТЕМ 
Д ИСКРЕТНЫ Х СИГНАЛОВ

Весьма часто возникает необходимость оценки систем сигналов по 
эффективности использования заданного диапазона частот. Этот воп­
рос может быть решен на основе анализа спектральных свойств систем 
■сигналов.

Так как в реальных системах сигналы финитны, их спектры беско­
нечны. На практике ширину спектра заменяют условной полосой час­
тот, поскольку точная ширина спектра имеет смысл только для финит­
ного спектра. Среди различных определений условной полосы наибо­
лее привлекательно определение средней квадратичной ширины спект­
ра, впервые предложенное в работе [3] и используемое в работах [ 1; 2], 
представляющее собой второй центральный момент положительной 
ветви нормированной энергетической спектральной плотности, полу­
чившей название «эффективной» ширины спектра, значение которой

определяется из соотношения №1. — ~  | [(/' (7)]2 И  (1), где Е  — энер­

гия сигнала и  (1). Если и  (?) имеет конечную длительность и непре­
рывную первую производную и ' (1) £С' [0; Г], то — величина ко­
нечная. "

' Рассмотрим дискретные сигналы, задаваемые функциями, которые 
принимают конечное число значений при непрерывном аргументе ?. 
Сигналы такого вида можно задать в следующей форме: и  (?) = 
= Л(?)е‘е<й (2), где А (? )— амплитуда; 0(?)— фаза сигнала.

Для сигналов вида (2) «эффективная» ширина спектра определяется
оо

из соотношения | {[Л ' (?)]2 +  А2(?) [0' (?)]2} б? (3). У  рассмат-
, —  оо

риваемого класса сигналов Л (?) = 1 0(?) принимает два значения 0 и л.
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Следовательно, А' (/) — 0 на всем интервале задания сигнала, а 0' (?) 
имеет разрывы второго рода в точках перехода от одного значения 
к другому, вследствие чего она не интегрируема, а следовательно, 
не интегрируема и [О'(О]2, тогда для дискретного сигнала №1 —

= ~  |  [0' (/)]2 М (4). Ясно , что в сравнении с любым сигналом,
.—. оо

удовлетворяющим задаче Штурма-Лиувилля'[1] (такой сигнал имеет 
непрерывную производную), дискретные сигналы используют полосу 
частот менее эффективно, так как согласно (4) для- Дискретного 
сигнала УФЭ бесконечна.

Из (4) следует, что для дискретного сигнала 1ГЭ найти невозможно. 
По мнению авторов, целесообразно применять этот показатель при 
относительном критерии оценки эффективности использования поло­
сы частот различными дискретными сигналами. Пусть и’, (0 и Оф (Ц 
имеют фазы соответственно 0Х (гфи 02 ((), тогда относительный Крите-

00

рий определится соотношением Н = -------- (5). При,Л <  1 пер-
1 Щ (О]2 м 

— 00

вый сигнал лучше использует полосу, если /г>1 — то второй. При 
Н = 1 оба сигнала используют заданную полосу частот с одинаковой 
эффективностью, т. е. данный критерий позволяет оценить, насколько 
один сигнал эффективнее использует заданную полосу частот по
сравнению с другим при стремлении «эффективной» щирины спектра 
каждого сигнала к бесконечности.

Рассмотрим, как зависит параметр Н от числа скачков фазьГсигна­
ла. Определим фазу 9 (0 через функцию Хевисайда

<б > -

Пусть 0! (О имеет й скачков в точках 1и  . . .  > #*, тогда
к

01 (0 = я £  5%Т} (* — и) (7), где &/ = ± 1.»=1
Пусть 02(/) имеет т  скачков, в точках тх, т2,

т
02 (0 = я  £  (* — тг), (8)

г= 1

где 13/ = ± 1.
Из (7), (8) с учетом, что г)' (/) = б ((), получаем

к т
0( (0 -  я  £  2 &  у  -  иу ено  = я £  м  (/ -  %(). (9)

г= 1  ; = 1
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Тогда из (5), с учетом (9), следует, что

я» 2 - 6 (0 )

h = — b l = А . (Ю )J5L т  '  ’
я* 2  б (0)

f=i
Анализ соотношения (10) показывает, что более эффективно исполь­

зует полосу частот тот сигнал, у которого меньше скачков фазы. Та­
ким образом, можно сделать вывод, что для двухуровневых дискрет­
ных сигналов, описываемых функциями Уолша, Хаара, Радемахера, 
число скачков полностью характеризует эффективность использования 
полосы частот.
Список литературы: 1. Варакин Л, Е . Теория сложных сигналов. М., 1 9 7 0 . 
3 5 0  с. 2 .  Варакин Л. Е. Теория систем сигналов. М., 1 9 7 8 .J  2 0 8  с. 3. Хар- 
кееич A . A .  Борьба с помехами. М., 1 9 6 5 .  3 2 0  с.
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АЛГЕБРАИЧЕСКИЙ МЕТОД ПОСТРОЕНИЯ НЕЛИНЕЙНЫХ СИГНАЛОВ 
ХАРАКТЕРИСТИЧЕСКОГО ТИПА

Основная тенденция развития современных систем связи — повы­
шение эффективности передачи информации. С этой целью внедряются 
новые методы, обеспечивающие повышение скорости передачи, сни­
жение влияния помех в канале и экономное расходование полосы час­
тот. Решению этих задач способствует рациональный выбор сигналов, 
используемых для передачи информации по каналам, методов их фор­
мирования и обработки на приеме.

В современных системах связи широко используют сложные сиг­
налы с фазовой модуляцией. Возрастает интерес к нелинейным (с точ­
ки зрения закона построения) сигналам.

Нелинейные сигналы (НС) существуют для значений длительностей, 
определяемых из условия L  = 4х + 2 = Р п — 1 или L = Ах = Р п— 1. 
Здесь Р  — характеристика поля Галуа; я — степень расширения по­
ля, х — 1 ,2 ,.... НС принадлежат к оптимальным по минимаксному 
критерию системам сигналов. Объем системы, составленной из НС,
определяется из выражения М  — ср (L)/n, где <р (•) — функция
Эйлера. Правило построения НС описывается уравнением i l l ;

W = ^ (в 1' -f-1), если 0 ' + 1 ф  0 (mod Р ); { ,.
W — 1 , если ©г + 1 =  0 (modP).

Метод построения НС подробно описан в работе [21,
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Одной из операций, выполняемых при построении НС, является 
формирование поля Галуа GF (Рп). Элементы поля а,- могут быть вы­
числены с использованием соотношения

щ = ©г mod d (/ (х), Р), (2>

где 0/ — l-я первообразный элемент поля Галуа; i — 0 ,Pn — 2;/(х) — 
первообразный неприводимый над полем GF(P) полином.

Операции в (2) выполняются по двойному модулю (modd) — 
модулю / (х) и Р.

Как следует из (2), для построения всех элементов поля необходимо 
выполнить Р п — 2 = L  операций возведения 8г в степени i.

Приведем теорему о свойстве поля Галуа, определяющем связи 
элементов а( поля GF (Рп).

Теорема 1. Пусть аь  а2, . . . ,  а(Р_ 1)/2— элементы поля G F (Р), 
тогда элементы поля а(Я_ 1)/2+1, а(Р_ 1)/2+2, ар_ { зависят о т  
(Р — 1)/2 первых элементов и определяются из выражения
a(P_D/2+i = Р  at (3)> где i =  l . ( ^ -  l)/2.

Д о к а за т е л ь с т в о . Известно, что i-я элемент по ля может 
быть представлен как aj = 0г~' (mod Р) ((Р  — 1)/2 -}• п)-й. Элемент 
имеет вид й(р_1)/2+г = в (Р~1)/2+‘~1.

Тогда (3) можно переписать следующим образом:
е " - !  +  в (Р-Г>/2+£~1 = p s  о  ( П10(] ру

Вынеся за скобки 0П-1, получим
0”—1 (1 -f- в (Р~1>/2) = Ps=0(modР). (4)

По теореме Ферма 0Р~'‘ аз 1 (mod Р);
(0 (Р7!)/2 -  1)(0<р~!)/2 + 1 )= 0  (moO Р). (5>

В (о) только один из сомножителей левой части делится на Р , в про­
тивном случае их разность, равная 2, должна делиться на Р . Поэтому 
имеет место одно и только одно из сравнений

Q(P-1)/2 J (m0(j ру (6)-

0(Р-1)/2===— 1 (mod Р). (7)
Сравнение (6) не может выполняться, так как в поле Галуа лишь 

QP-i =  1 (mod Р) и 0 ° 1 (mod Р). Поэтому выполняется сравнение (7).
В этом случае справедливо и (4). Тогда ( (Р — 1)/2 + г')-й элемент
поля может быть найден из соотношения a{P_ m+t — Р  — а£. Теорема
доказана.

Проиллюстрируем на примере возможность построения ((Р— 1)/2+ 
+ i)‘x элементов поля по известным первым (Р — 1)/2 элементам.
. Пусть характеристика поля GP (Р ) Р  = 13, первообразный эле-̂  

мент поля 0 = 2. -.„.д»
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Запишем элементы данного поля:
ах з= 2° mod 13 = 1; а2 == 21 mod 13 = 2; а3 = 22 mod 13 = 4;
а4 = 2® mod 13 = 8; «5 = 24 mod 13 = 3; а8 = 25 mod 13 = 6; (8)
а, 2е mod 13 = 12; а8 = Т  mod 13 = 11; щ — 2s mod 13 = 9;
а10 = 29 mod 13 == 5; ап = 210 mod 13 = 10; а12 = 211 mod 13 = 7.
Воспользуемся выражением (3) для получения ( ( Р — 1)/2 +  0 'х 

элементов поля (і = 1, (Р  — 1) (2):
а7 = а(р—D/2+i = Р ai ~  12» а8 = а(р_1)/2+5 = Р  == 11

~  ^ йз — Д г̂,ц_4 — Р  а4 = 5, (9)
а11 ~  а(р_1)/2+5 ~  Р й5 — Ю» q12 =  а(Р—IJ/2+6 а» ~

Сравнение элементов поля, приведенных в (8), с элементами поля (9) 
показывает, что они идентичны.

Рассмотрим более подробно, чем это сделано в теореме 1, конструк­
цию поля Галуа.

Для произвольно выбранного первообразного элемента 0, поля 
произведение

(©‘/©f-1- ') mod Р  == 1 (mod Р). (10)
Справедливость (10) вытекает из того, что для простого Р ср(Р) =
= Р — 1 [-1 ]. Из теоремы Эйлера следует, что @ч>ір) — 0^—1== i (mod Р),
поэтому (0j0p~‘ "')mod Р  =» 0Р—1 == 1 (mod Р). Ввиду того что сравне­
ние (10) выполняется при любом 0, и Р, при і = 1 элемент поля ах 
однозначно связан с элементом ap_ t, при і — 2 а2 связан с элементом
(1 р з и т.д . Анализ (10) показывает, что элементы поля ах и ар_ 2,
а2 и ар-з являются мультипликативно обратными.

В связи с указанным свойством поля Галуа зависимыми оказывают­
ся, очевидно,и характеры, элементов поля или символы НС, построен­
ные в поле. Эта зависимость описывается теоремой 2.

Теорема 2. Пусть характер 'элементов тр (а() поля (символы НС
в поле GF (Р)) определяются из соотношения

И7, = г]) (at) = exp (jnutX (11)
а индексы элементов поля ut находят из решения сравнения

at =  0/ -f- 1 = 0“*(mod Р),

тогда характеры (Р — 1 )/2 + 1 + і (і = 1, (Р  — 1 )/2 — 1) элементов 
поля (символы сигнала) зависят от характеров (Р — 1)/2 — 1 первых 
элементов поля, причем /

W V i = *(- !)' Wt+u ( 12)

Д о к а за т е л ь с т в о . Рассмотрим произвольный элемент поля 
й| = 0/ -|~ 1. По теореме Ферма 0Р—1 == 1 (mod Р). Тогда элемент поля

0 і +  і  =  Q ‘ +  в * ’*” 1 =  0 !' (1 +  0 P - f - i ) .  ( 13 )
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Найдем индексы элементов поля (13):
ind (0*' +  1) = ind (0‘ ( 1 +  0р-‘'-')). (14)

Учитывая свойство индексов, ind (а • b) = ind a -f ind b [1] (14) 
можно представить в виде

ind (0 г + 1) = ind 0 ‘ -f- ind (1 -f- @р~м ). (15)
Так как основание индекса (логарифма) 0 ,̂ то

ind 0‘ (mod (Р — 1 )) = loge (mod (Р  — 1 )) = i 
и соотношение (15) имеет вид

ind (0 г +  1) (mod (Р  — 1 )) = ut — I  +  ind (1 +  0p-*“ l)mod (Р — 1).

Символы НС (характеры элементов поля) могут быть найдены 
из (11) и (15):

Wi =- exp(jnue) = exp (jn (i 4- ind(l +  0P-i-ij)mod(P — 1) =
= exp/jxi(mod(P— 1)) exp fit (ind (1 -f-0p- '-1)) mod (P — 1). (16)

Анализ (16) показывает, что при i четном (i — 2k) хдр’актер ин­
дексов не изменяется. Действительно, в этом случае

Wi я» exp (jn ind (1 -f- 0p~ï'-1)),
т. e. символы Wi и Wp-i-i совпадают по знаку.

При i нечетном (t =  2k -f 1)
W] = -exp (ind (1 + 0p-‘-i)) mod (P — 1). (17)

В этом случае символы Wi и WP_ t_\ противоположны. Приве­
денное выше подтверждает справедливость (12).

Теорема доказана.
Нетрудно убедиться в том, что теоремы 1 и 2 справедливы и для 

расширенного поля Галуа, т. е. для случая п >  1.
Проиллюстрируем справедливость теоремы 2 на примере.
Пусть характеристика поля G F (Р )  Р  = 13 — первообразный эле­

мент поля 0 = 2 . Изоморфизм НС в данном поле W = { — 11 — 111 — 
— 1111 — 1 — 1 — 1}.

Установим зависимость характеров (символов НС) в поле G F  (17). 
При î = 1 Г 2 = - ) Г 2, i ^ 2 W u ~ W 3, i = 3 Wu = — Wt, i = 4 
Wÿ ~ W b i — 5 Ws — —Wn. Результат будет таким же, если для 
установления зависимости символов НС применить (12).

Использование теоремы 2 позволяет определить (Р  — 1 )/2 +  1 +  г 
символы НС (t = 1, (Р  — 1)/2) по известным первым ( Р — 1)/2— 1 
символам. Не определены первый и ((Р  — 1 )/2 4* 1 )-й символы НС; 
((Р — 1)/2 + 1)-й символ НС определяется правилом кодирования (1). 
Действительно, известно,'что элемент поля ©(р—1)/2 = L  (1), тогда 
0(P-i)/2 -I- 1 = L  -}- 1 (mod Р) =  0 (mod Р). Но в соответствии с правилом 
кодирования (1), если ©‘ + 1 =  0 (mod Р), то символ сигнала равен 1.



Для НС характеристического типа число символов, принимающих 
значение «1», равно /С — Ь/2. Это означает, что первый символ НС мо­
жет быть доопределен, если известны Р — 2 символов сигнала.

Выявленные и* описанные в теоремах 1 и 2 связи элементов и ха­
рактеров элементов поля позволяют в два раза повысить быстродей­
ствие устройств формирования НС. Достигается указанное формиро­
ванием согласно правилу (2) лишь половины элементов поля. Остав­
шиеся элементы могут быть получены путем реализации правила (3).

Полученное аналитическое выражение (12) дает возможность 
в два раза уменьшить число операций вида (11) при построении симво­
лов НС.
Список литературы: 1. Свердлик М. Б. Оптимальные дискретные сигналы. М.,
1975. 200 с. 2. Горбенко И. Д., Замула А. А., Бессарабенко К . В. Ускоренные 
алгоритмы построения систем характеристических дискретных сигналов // Ра­
диотехника. 1988. Вып. 84. С. 69—72.
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АСИМПТОТИКА СИГНАЛОВ С ФИНИТНЫМ АНАЛИТИЧЕСКИМ
СПЕКТРОМ

Пусть и (t) — вещественней сигнал, a S  (со) — его спектр
оо

S(co) = V iü  J и [t) e~l(ät dt.
—оо

л ____
Комплексная функция 5 (со) обладает свойством 5 (—со) = 5 (со), где 
черта обозначает комплексное сопряжение, поэтому носитель 
supp 5 (со) спектра S (со) вещественного сигнала и (t) всегда симмет­
ричен, т. е. если со £ supp 5 (со), то —со £ supp S (со).

В  случае , когда supp 5 (со) содержится в множестве
( —Д — со0, —со0 -f- A) у  (—Д -f- со0, со0 -f- А), со0,

А >  0, со0 — А >  0, (1)
состоящем из двух симметричных конечных интервалов, говорят, что 
сигнал и (t) имеет финитный спектр [1]. Структура финитных спектров 
может быть весьма разнообразной. Естественными являются два край­
них случая — сплошной спектр: функция 5, (со) непрерывна на носи­
теле (1); дискретный спектр: множество частот (со£ : А (со£) Ф  0} ко­
нечно или счетно и содержится во множестве (1). В работе рассматри­
вается только первый случай.
► Для сигналов и (t) с финитным сплошным спектром имеет место 
естественное представление и (t) в виде [2]

и (t) = A (t) cos (co0f -f Ф  (/)).
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В  самом деле,
( —С0о+ Д

и (0 = yL=r J  S (со) еш  dco = ~ =  j* S (со) еш  dco -f
-<» —о»«—д

а)0+ Д  <а0+ Д

+ ~  f S(co)el'“< dco = - ~ ■ |  [S(© jе~ш  + S (со)еш \ dft>
Шо—Д (во—Д

д
= -Д=г Г [S (соо + со) +  S(co0 -S- со) dco —

У 2п J  
—А

Д

~  £-*»«< -^Lr J  5 (со0 -)- со) е~ш  dco +
—д

д
giwo* _ L _  | 3 (со0 +  со) еш  dco = е~!(л°{ 1 (t) + е!ш>г / (t) *=

У 2я J  
—д

•* | / (01 +  е-с(®.<+ф«))) = А (0 cos (<o0f +  ф (/)),
где

A{t) — 2\l (t) 1; Ф (0  = arg /(0;
а
f  S (со0 +  со) е‘*>< dco.

. —Д

(2)

Цель статьи — изучение поведения интеграла 1 (t), а следователь­
но, амплитудной A (t) и фазовой Ф  (t) функций при j t \ -> оо для сиг­
налов и (t), имеющих финитный аналитический спектр. Кроме того, 
в (работе найдено представление асимптотики квадрата амплитудной 
функции в виде произведения двух целых функций экспоненциального 
типа, нули которых лежат по разные стороны от вещественной оси. 
Это представление используется при решении задачи о связи фазовой 
функции с амплитудной для сигналов с финитным спектром на носи­
теле.

Асимптотика, Путем непосредственных вычислений нетрудно про­
верить, что имеют место следующие асимптотические формулы при 
| 1 1 -*оо для интегралов: 

д
I ft/1 cos at dco ̂  A* sin At, ti — четное; (3)

—д
д
I са” sin &t dft) ^  —A” — cos Д/* n — нечетное, (4)

■—A
Если /((в )— аналитическая функция на интервале (—А, А), т. е. ряд
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У  -̂ jf(n)(0)® n сходится к /(со) при Vco£(—А, А), то, исполВзуя (3),
п—О
(4), получаем асимтотические формулы для интегралов:

А  со

I / (со) cos coi dco == у- sin А/ У ] /(2Й) (0) А24; (5)
А  6=0

Д оо

[ / (со) sin coi dco s — y  cos А/ (2fe ! /<2/£+1) (0) A24+1. (6)
Ад *=о

Теперь можно получить асимптотическое выражение для / (i) при 
|i|-*-oo. Имеем

д д
— ( S 0 (со) eimt do =  ̂ |S0 (to)! e;tô +'W0) d«B =

—A —Д
A . A

= j  j50(co)jcos(o)^+Ij5({0))dc0 + t \ j S0 (ft)) I sin (cof-f ф (fl>)) dco =
—Д —A

A A

= \ / (со) cos coi dco — £ g (со) sin coi dco 4-
—A —A

A A

4- i { f (co) sin at dco 4- * ’ £ g (©) cos соt dco. (7)
—д — д

Здесь
/(со) = IS0 (со) | cosф(ей); g (со) = | S0(со) 1 sin ф (со): 

S 0 (©) = S (со0 4- ©). Ф (©) = arg S 0 (со).
Используя (5), (6), из (7) получаем

/ (i) es y  ( [Pä (А) sin Аt +  Gj (А) cos Д/] -ft
+  i [—F\ (A) cos Ai -f G2 (A) sin Ai]}, (8)

где

? ‘ (4 ) = т к 1 ! ( 5 г т й г ' ' “ +,,(0) д“ +' ;0

А==0
Аналогично определяются (А) ; (А).

Из формулы (8) видно, что при | i | -*■ оо интеграл / ({) убывает 
как 1/| /1. Эта скорость убывания соответствует случаю «общего по­
ложения». 43 случае «вырождения» скорость убывания может иметь 
более высокий порядок, но тогда асимптотические формулы будут 
иметь другой вид. Теперь рассмотрим выражение, стоящее в фигурных
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скобках формулы (8). Оно представляет собой комплексную функцию 
вещественной переменной, действительная и мнимая составляющие 
которой являются периодическими функциями с одним и тем же перио­
дом 2я/Л. Вследствие этого конец вектора на комплексной плоскости 
С, соответствующего фигурной скобке, описывает эллипс (рисунок, 
позиция а), а конец вектора, отвечающего функции I  (/) при 11 |->оо , 
описывает соответствующую эллиптическую спираль (рисунок, пози­
ция б). , ,

Приведенная геометрическая интерпретация показывает, что в об­
щем случае амплитудная функция А ((), описывающая поведение мо­
дуля упомянутого вектора на комплексной плоскости, при убывании 
колеблется. В  то же время фазовая функция, описывающая аргумент 
этого вектора, будет монотонно возрастающей или убывающей с колеХ 
баниями скорости изменения фазы. Итак, доказано следующее.

Предложение 1. Комплексная функция КЦ^одуль которой равен 
половине амплитуды А ((), а аргумент — фазе Ф  (t), при |/j оо 
описывается асимптотической формулой

/ (/) т  y  Ка cos А* +  b sin ДО + i  (с cos At +  d sin A/)], (9)

где a, b,"c, d — вещественные константы. р
С л е д с т в и е  1. При j*l oo амплитуда A (f) = 2 | / (Of 

убывает до нуля. Из этого вытекает, что сигналы вида и (t) = А0 cos х 
X (ю0t + Ф  (0), А0 — const, для которых 1 (0 = (1/2) А0ехр (1'Ф (/)), 
не могут иметь финитный аналитический спектр.

С л е д с т в и е  2. При 111 -X- оо фаза Ф  (t) = arg I  (t) монотонно 
возрастает или убывает.

Это вытекает из того, что выражение, стоящее в квадратных скоб­
ках формулы (9), описывает движение изображающей точки по цент­
рально-симметричному эллипсу. В случае вырождения эллипса в цент­
рально-симметричный отрезок Ф  (t) вырождается в ступенчатую воз­
растающую или убывающую функцию при высоте ступеньки п.

Следствие 2 показывает, что сигналы вида и (t) — A (t) cos (&0t~h 
-f Ф«)> где Ф 0 = const, не могут иметь финитный аналитический не­
вырожденный спектр.
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! Асимптотика функции A 2 (t ). Обозначим через Ё  (/) квадрат модуле, 
выражения, стояч.его в фигурных скобках формулы (8). Тогда асимпто­
тику функции A2 U) согласно формулам (2), (8) можно записать в виде 
A2{t) = (4/i2) Ё  (/), где

E(t) = (a cos At + b sin A/)2 + (с cos At + d sin At)2 =
= c0 +  c2cos(2Ai + ф2). (10>

Здесь *
a = Gx; b = F 2\ с = —Fy, d = G2; c0 = |  (a2 + c2 + b2 + d2);

cl = ~  [(a2 + c2) -  (b2 + d2)]2 + (ab + cd)2\
, 2 (aft + «П
tg ф2 a2 +.ca _ (6S + d2) •

если а2 + с2 ф Ь 2 +  d2 и c0 = a2 +  с2; c2=ab + cd\ q>2 = — - j, если
а* л- с2 = fo2 + d2.

Так как равная сумме квадратов функция £ ( i)>  0, то с0> са. 
Если функция Л (0 > 0 , то £ (i)> 0  и с0_строго больше с2.

Из формулы (10) видно, что функция Е  (/) может быть продолжена 
в комплексную плоскость С до целой функции экспоненциального 
типа:

N Ё  (z) = с0 +  с2 cos (2Дг +  ф2).
Она имеет бесконечное количество нулей [3], ни один из которых не 
лежит на вещественной оси, если с0 >  с2. В дальнейшем рассматриваем 
только такой случай.

.Чтобы найти нули целой функции Е  (г), рассмотрим уравнение:
C0 + C 2 J  [ е г<2Д*+Ф,> +  е —Ц2Дг+ф,)] =  0 .  ( 1 1 )

Обозначив % — ег<2Д2+Г(т), приведем его к виду 2с +  X + у  = 0, где
с — £»;> 1. Решая это уравнение и учитывая (И ), приходим к выводу,
что все корни уравнения (11) образуют два множества: {хп.+ Щ  0 
U \хп — Иг), где

х„ = (2л - 1) ^ - ^ ;  /г = ^ 1п(с + К ^ Т ) .

Легко проверить, что функции £±(г) == cos^Az-}--  ̂ ср2 iAftj имеют 
нули: {*„ ц: Иг) соответственно. Рассмотрим произведение

Е* (г) Е~ (г) = COS ^Дг + -Ё ф2 + iAhj cos (дг +  у  ф2 — *Д&) =

= -i- [ch 2Д/г + cos (2Дг -f ф2)).
Так как
ch 2ДА = |  (22̂  + е~2̂ ) = 1  (с +  + — - 4 = )

2  ̂V С+ К с2 — 1/ с* j
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то
Е + (г) Е- (2) = (1/2с2) I с0 + с2 cos (2Дг + <р2>].

Следовательно, E(z) = 2c2E +(z)E~(z). Здесь функция £ +(г) имеет 
нули в нижней полуплоскости, а £ “ (г) — в верхней.

Итак, доказано следующее.
Предложение 2. Асимптотика при \t\ оо квадрата амплитуд­

ной функции A2 (t) >  0 сигнала и (t) с финитным аналитическим 
спектром имеет вид

A*(t) |щ̂  = ^ £ (0 ,
где

£ (0 = с0 + с2 cos (2Д* -f- ф2)д с0 >  с2 >  О

является целой функцией экспоненциального типа и представляется 
произведением

Ё  (2) ~  2с2£+ (г) Е~ (г),
где

Е ± (г) = cos ̂ Дг + q>2 + tAhj

—целые функции экспоненциального типа, нули которых лежат соот­
ветственно выше и ниже вещественной оси, a h у довлев оряет уравне­
нию ch 2АЛ = с0/с2. '
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ОЦЕНКА ВЛИЯНИЯ СВОЙСТВ ФАЗОВОГО ШУМА АППАРАТУРЫ 
) НА РА ЗРЕШ ЕН И Е РАДИОЛОКАТОРА С СИНТЕЗИРОВАНИЕМ

АПЕРТУРЫ

Одна из основных проблем при разработке радиолокатора с синте­
зированием апертуры (РСА) — учет фазовых ошибок, возникающих 
в различных блоках аппаратуры. В реальной аппаратуре фазовые 
ошибки обусловлены рядом факторов. Генераторы и другие электрон­
ные элементы РЛС имеют нестабильность параметров, что приводит 
к появлению фазового шума, вызывающего ухудшение качества ра­
диолокационных изображений РСА.

Для решения этой проблемы необходимо установить аналитиче­
скую взаимосвязь статистических характеристик фазового шума аппа­
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ратуры и потенциальных характеристик РСА, что позволит на этапе 
ее проектирования, во-первых, дать статистически достоверные оценки 
качества радиолокационных изображений разрабатываемой системы, 
во-вторых, сформулировать требования к стабильности отдельных уз­
лов и блоков аппаратуры.

Влияние фазового шума на характеристики РСА наиболее удобно 
рассматривать с использованием обобщенной функции неопределен­
ности [1]:

Ф = ) /(0  /* {I +  *) б-,Чо< сМ. (1)

Представим фазовый шум аппаратуры в виде действительного ста­
ционарного процесса а (і) с известными статистическими характери­
стиками. Функцию неопределенности (1) РСА с учетом этих шумов 
можно записать в виде

ф= £ / (/) /* {і +  т) <11. (2)

Функцию / (У), входящую в соотношения (1), (2) и зависящую от вида 
применяемого в локаторе сигнала, для общности изложения не кон­
кретизируем.

Ошибка положения цели вдоль направления полета на результи­
рующем изображении РСА, определяемая алгорифмом фокусирования, 
характеристиками системы стабилизации носителя, фазовым шумом 
а (/) аппаратуры и другими факторами, может быть найдена как

т х, (а)
|  X '  тех!2 {ф} АХ ' 

^ то(1а {ф} АХ '
(3)

где X ' — координата вдоль направления полета носителя РСА.
Протяженность области ошибок, соответствующая основанию пря­

моугольника, высота которого совпадает с максимумом функции ф, 
а площадь равна площади под кривойф при фиксированном т, запишет­
ся в виде

1/2

'X' (а)
С (X ')5 тосі2 {ф} «ІХ' | X ' той2 {ф} ЙХ'

| тосі2 {ф} сіХ' С той2 {ф} ЙХ*
(4)

Для отыскания аналитической взаимосвязи статистических характе­
ристик процесса а (і) и потенциальных характеристик РСА найдем
усредненные по а оценки т?х, и в2х„  т. е

т х>
1 5  о т 2 тосі2 {ф} АХ'

тосі3 {ф} АХ '
— т Х'щ

(5 )

(6)



Прежде чем перейти к вычислению т \ .  по формуле (5), покажем, что
знаменатель выражения (3) не зависит от а. Согласно (2), функция ф 
■есть преобразование Фурье от функции \-%) е № ) . В соответ­
ствии с теоремой Парсеваля [2]

3 mod2 (ф) dX' — | njpd2 { f  (t) f *  (t + т) ela(t)) (it =

=  J f { t )  /* (t) f *  (t +  x ) f ( t  +  x) dt =  J mod  ̂ (ф) d X ’ =  D. (7)
С учетом (7) выражение (3) перепишется в виде

т х, (а) =  D~L f X '  mod2 (ф) d X '. (8)

Среднее по а т \ , найдем, подставив (8) в (5): 

tn\, =  Е  { т \ ,  (а)} =  D~2 j  j |р £  (mod2 (ф (g, т)} mod2 (ф ф, т))} d| dp. (9) 

Введем обозначение
В (Е, Р) = Е  (mod2 (ф (|; т)} mod2 (ф (Р, т))}.

тогда

т

Расписывая функцию В, входящую' в (10), имеем '

В &  = W  f* (X + *) ( X - u )X
X / (X  — u + т) e-/“('v-“)/ (г/) /* (у -f- т) (у — и) х

X  /  ( р  —  о  +  т )  e - / a ( y - t . ) e — / Э и  d «  d o  d x  d p  =  J  J  J  J  ( X )  ( X  —  u) X
X  g  (У) g* {У— V)E a(X—и)+в(й—a<ib-u)]j e-jlue-j$v dK do dx dp. (11)
Ч  прлт.

g (t )  =  f ( t ) f *  (f+JC).

Обозначим подынтегральную функцию в (11) как '

G (u , v) =  f  j g ( X ) g * ( X  —  u ) g ( y ) g * ( y — v) X
X E  {e/L“<X)-ct(X-u)4-a(i/)-a(j(-.o)]| dX dp. (12)

Тогда в соответствии с (11) запишем

В  ( | ,  р) =  | \ G (u, v) е-Кие~№  йи do. (13)

По форме записи функция В  (f, Р) в (13) является двумерным преоб­
разованием Фурье от G (и, v), т. е., записав обратное преобразование
Фурье, получим

0  (“ * и) =  i  j ]  В &  Р )  еПцв1*>dt dp. (14)

( | !PS(£, Э) dg.dP
EPS (E. P)d|dp= j i   . (10)

\ В (I, P) d| dp



В точке с координатами и = 0; о = 0 функция О (0, 0) в (14) превра­
щается в

6 (0, = Р ) « .

Отсюда находим знаменатель формулою)

Д2 -  4я20 (0, 0) = 11 В  ( I  р) йЪ йВ. (15)
Воспользовавшись свойством преобразования Фурье, найдем чис­

литель формулы (10) как производную функции в  (и, и) по ее аргу­
ментам:

іс т у -1'* і а  -  -  Я  «■ й  <16>
тогда

И  і д“С- (и, V)р) с1Н ар |“-о
,и-х, = и, Х,пх, у*,,, = -------- - = - ё (Г о Г ~  * 1̂7>

^В (|,Р )с і|4 Р  • 0 (0, 0)
Подставляя (12) В числитель формулы (17), получаем

£ ш = Ш б Я ё Щ ё { у ) Е  сіЛ йу-

д ё * {Х  — и)ц*{у — у )& Х й у+  (18)= 11 ди dv
+ J  j  g (X) g (У) g *  ( X - U )  g* (іу -  V) ̂  £ {Є/[а(Х)-а(Х-И,+а(й,-а(У-,)]) X

X d X  d у  +  J J  g  (X) g  (y) ~ g *  ( X  — u) g * ( y - v ) ^ X  
x E  {еЯ«(Х>—а(Х—и)+а(у)—а(̂ —o)[| dX dy +

+  j  j  £  W  g  (У) Yv g* ( X  —  U) g*  {y  —  V )~  X
X Я (e/C“№—«ех—u) J- a  (y )  — a  (y — 1>)]} dXdy.

Вычисляя производные в (18) в точках и = 0; v = 0, раскрывая 
функцию g (/) и подставляя результат в (17), имеем

Г f  mod« {f  (.X ) /* (X  +  т)} mod« {/ (у)/* (г/ +  т)} Яв. (X  -  у) dX dy
ml, = — пт----------------------- « ---------- , (19)

• I і mods {/ (/}} mod2 (f (г- +  x)} dn

где R a' ( X  — у) — корреляционная функция производной процесса а (/).
Соотношение (19) устанавливает искомую связь между корреля­

ционной функцией производной процесса а  (t) и математическим ожи­
данием квадрата ошибок положения т 2,,.

Для количественной оценки влияния процесса а (t) на характери­
стики РСА представим модуль идеальной (неискаженной) функции 
неопределенности РСА как [11

■' m od2 lift! • sin* (2R/C~2R'/Q sin2 [(N + I) (2nX'vT)/XR0]
~  [y (2R/C  — W { C ?  sin« {2tiX 'uTI'kRq) »



где у — удвоенная скорость изменения частоты при частотной моду­
ляции излучаемого импульса; % — длина волны колебаний; С — ско­
рость распространения электромагнитных колебаний; V — путевая 
скорость носителя РЛС; Т — период повторения зондирующих сигна­
лов; В  — наклонная дальность до точки с координатами (0, у0, 0); 

• К ' — наклонная дальность до точки с координатами (Х \  у0> 0).
Анализ соотношения (19) с учетом последнего выражения для раз­

личных законов распределений вероятностей процесса а (/) позволяет 
сделать вывод об инвариантности величины т 2х, относительно всех сим­
метричных распределений; т. е. для распределений, у которых коэф­
фициент ассимметрии К а = т5/о  ̂=  0 (т% — центральный момент 
третьего порядка), В таблице приведены значения т 2х, и К а для 
некоторых распределений.

Одним из наиболее силь­
ных источников фазовой не­
стабильности среди электрон­
ных блоков РСА являются 
гетеродины преобразователей 
частоты приемника, охвачен­
ные кольцами фазовой под­
стройки частоты (ФАПЧ). Как 
показано в работе [3], распре­
деление мгновенных значений 
отклонений частоты генера­
тора в петле ФАПЧ имеет сим­
метричное распределение.

С целью вывода аналогич­
ной соотношению (19) зави­
симости для Фх, в соотноше-

т2̂, ма Закон
распределения

0 0 Равномерный

0 0 Нормальный

«0,4 • 10 (л— 3 )/ л/2
*
Релея

3.8 • З У Т
2

Лапласа

оо 10-3/?12 I 
при а =  3 
«,4 • 10—sR'z | 

при а  =  0,1

2
V a  +  l

Гамма
распределения

нии (4) перепишем формулу (6) с учетом обозначения (7):

'{  ( (X ')2mod4$) dX' .
D ■ т X’’ (20)

Е  (mod2 (ф}} = Е  { J  f g (X ) g* (у) e-iX'ix-y)emx)~-m) dX Ay] ; (21)

Обозначим E  = ф (X  — у).
Тогда, делая замену переменных в (21), записываем

Е  (mod2 {Ф}} = f j  g (X ) g* (X  -  Z) ф (Z ) e- i™  dX dZ (22)

Обозначив В  (X ') = E  (mod2 (ф)} и G (Z )  ~  j <p(Z) g (X ) g* (X  — Z)dX, 
видим, что функции G (Z )  и B (X ')  связаны друг с другом преобра­
зованием Фурье

G(Z) = ~ jB (X ')e 'x'ZdX'.

7!



Легко показать, что интеграл < ^х^2 ^ № ') йХ ' эквивалентен произ~ 
водной 2пдЮідІ\г^, т. е.

Ч г1 = ̂ д-ж1етв‘(х~г)іх^^ (г )ЄіХ)^еНх-г)іх, 

X  є "* (X  _  2 )І Х  +  І  ф (2) «  (X ) г* г> ах.
Очевидно, что если я  {а '} = 0, то и функция = 0, тогда

^  = “ £ р  І то(12 Ія  (* ) }  д х + $ 8 д с )£ і8* ( х - г ) б х .
0*9 (0) = £  ■mod2 , - g/a(Z)U = £
<jz2 і [dz2

, так как mod2 {e>a^ }  =  3.

6a (Z)
dZ ] ’ } /

Откуда

-  ^ = 4 £  ( [ ^ P ] ’} b ° d* у  ®  + т) dz+

+ a l (X ' ),mo<|,|1,<; ( '. (23)
Разделив левую и правую части (23) на \ mod2 {/(t) f* (t + т)} dt 
и вычтя из правой части т 2х,, получаем развернутое выражение для 
квадрата протяженности области ошибок (20)

,  , ^ (\да ( Я ? )  f  (* ')*  mod2 {ф (X ', т)} йХ’
с2х, = Е  { } + ----------------------- т \ (24)

lL д* 1 ’ Jmod*{/(0 /*a + T)}d/

Второй член в правой части соотношения (24) не зависит от фазового 
шума a (t) и определяет идеальное разрешение PC А. Первое слагаемое 
формулы (24) полностью определяется фазовыми нестабильностями 
гетеродинов, ошибками округления на разрядной сетке ограниченной 
длины цифровых блоков обработки и нестабильностями других бло­
ков РСА.

Подставив в соотношение (24) значение модуля неискаженной 
функции неопределенности и считая шум гауссовским, можно найти 
зависимости с2., от дисперсии шума а2, при различных параметрах 
РСА. Зависимости, приведенные на рисунке, получены при следующих 
параметрах: v = 7500 м/с; Т = 10_8с; Я = 0,23 м; R 0 = 734300 м; кри­
вая 1 получена при N = 289; 2 — 352; 3 — 423; 4 — 512.

Характер кривых свидетельствует о наличии явно выраженного’ 
экстремума. С уменьшением требований к потенциальному разреше­
нию вдоль линии полета носителя PJ1C (что эквивалентно снижению 
размера эффективной синтезированнной апертуры Аэфф = (N -f 1) vT} 
значение минимума функции а2х, = f (о2,) смещается в область боль­



ших значений а2а, и наблюдается размытие экстремума. Последний 
эффект объясняется расширением главного лепестка идеальной функ­
ций неопределенности.

Таким образом, анализируя соотношения (19) и (24), которые 
устанавливают взаимосвязь между статистическими характеристиками 
шума аппаратуры и интегральными тактико-техническими характери­
стиками РСА, сформулируем задачу оптимизации структуры РСА. 
В  частности, фиксируя параметры шума а (ty, что, в свою очередь, 
эквивалентно заданию технических требований электронным блокам 
РСА, можно путем выбора параметров функции / (() минимизировать 
а2х,. Причем оптимизационную процедуру можно организовать итера­
тивно. Например, выбрав параметры функции / (t), обеспечивающие 
min Ох> при фиксированных парамет­
рах процесса а  (t), оценивают затра­
ты на техническую реализацию РСА 
в целом. Затем изменяют технические 
требования к отдельным блокад РСА 
(что эквивалентно выбору новых па­
раметров процесса а (t)) и вновь осу­
ществляют минимизацию а\, и так до 
тех пор, пока не будет достигнут ра­
зумный компромисс между стоимостью 
и технической сложностью отдельных узлов аппаратуры и стоимостью 
устройств обработки сигналов при реализации заданных тактико-тех­
нических параметров РСА.
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И. Н. ПРЕСНЯКОВ, канд. техн. наук, Ю. В. АФАНАСЬЕВ

П РИ М ЕН ЕНИЕ РЕКУРРЕНТНОГО  АЛГОРИТМА МАКСИМАЛЬНОГО
ПРАВДОПОДОБИЯ ПРИ АДАПТИВНОЙ ФИЛЬТРАЦИИ СОСТОЯНИЯ 

ДИНАМИЧЕСКИХ СИСТЕМ

Один из возможных способов адаптивной фильтрации состояния 
динамических систем в условиях параметрической априорной неопре­
деленности относительно их моделей реализуется в методе максималь­
ного правдоподобия (ММП) [1]. Применение этого метода в общем слу­
чае приводит к системе нелинейных алгебраических уравнений отно­
сительно оценок векторов состояния и неизвестных параметров моде­
ли. Решение такой системы может быть получено с помощью различ­
ных рекуррентных процедур [1; 21, некоторые из которых позволяют
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раздельно формировать эти оценки [1; 31. Вычисление оценок проис­
ходит раздельно, если для фильтрации состояйия используется теку­
щее измерение и оценка параметров модели с предыдущего шагё. Воз­
можен также альтернативный вариант, когда оценивание параметров- 
выполняется на основе текущего измерения и предыдущей оценки век­
тора состояния.

В работе [3] предложен рекуррентный адаптивный алгоритм фильт­
рации при линейных модёлях состояния и наблюдения в условиях от­
сутствия шума системы; Неизвестной предполагается только матрица 
ковариаций шума измерения. В статье рассмотрим случай, когда не­
линейная динамическая система с /(-мерным вектором состояния хп 
и /И-мерным вектором наблюдения уп находится под воздействием слу­
чайных возмущений

Хп ~  F  {Хп—11 ~Ь п̂>
уп=Н(хп, р) + т ь , ( 1)

V»

Рис. 1

а неизвестными могут быть матрицы ковариаций шумов Е  [|Д|] ~  
= /); Е  [цр!]/] — Р аб-(1— /) и параметры а, р матриц Е ( ■, а)
и  И( , р )

Для совокупности неизвестных параметров введем обозначение
  \  '

А — (ат; рт; v1 (i, |  г, / = 1, К); г»2 (/, /; I, / = 1, М )}.

Здесь v1, v2 — элементы матриц Уг, Уг. Найдем алгоритм функцио­
нирования адаптивного фильтра в предположении, что каждое новое 
измерение уп последовательно используется сначала для уточнения 
вектора параметров А (формирования оценки А п в блоке 1), затем, 
совместно с А п, Для фильтрации состояния системы х п в блоке 2  
(рис. 1).

Оценка вектора параметров А п в ММП находится в результате 
решения уравнения максимального правдоподобия. Функцию правдо­
подобия, соответствующую (1), представим в виде произведения

р {уп\А) =  р {уп\уп~\ А )р {у п~' |Д), (2)

где у п = (у;, 1= 1, п}. Для установившегося режима фильтрации 
можно записать

Р (Уп\Г~\  А ) = р (уп\хп-и А), (3)

где учтено, что оценка х п- 1  является достаточной статистикой вы­

Уп ^ л *
7 Ап 2л

74



борки уп~{ [2]. Од пошаговую условную функцию правдоподобия (3) 
определим как

; „ I
р (у п\Хп-\, А ) = ) р (уп\хп, А )р\хп \Хп~ь А ) f l  dxn,i. (4)

i=1
‘Здесь

Г ~ А 'р{хп\ Хп—1> Л) — J р{Хп! х п—1, А.)р'.Хп—i [ Хп—ь A j J-J dxn i j j (5)
/=1

xn,i, xn-i, i — элементы векторов xn, Xn—i. Интегрирование в выра­
жениях (4), (5) и далее выполняется по всей области существования 
соответствующих переменных.

На основании (1) запишем
р {уп\хп, A ) = N[H(Xn, ß); F 2J; (6)

р {Хп 1 х п-х, Л ) =  N [F  (*„_ ,, a); V j.  (7)

Плотность вероятности р(Хп~\\Хп-ь А), входящая в (5), зависит 
от способа вычисления оценки jcn—i■ Если фильтрация выполняется 
в линейном приближении (расширенный фильтр Калмаяа и др.), то

р(Хп-11 Xn-i, А) = N [хп—1 (Л); (Л)], (8)
где Krt„ i (- )—-матрица апостериорных дисперсий оценки хп-\-

Для точного вычисления выражений (4), (5) с учетом (6)...(8) необ­
ходимо знать конкретный вид функций F (x n-U •) и Н {х п, •)• Так, 
в случае линейных моделей состояния и наблюдения

Хп = F  (а) хп~\ + Уп = (ß) хп +  ч\п (9)
интегрирование приводит к следующей одношаговой условной функ­
ции правдоподобия:

Р(Уп\хп, А )=  N {Н  ($) F  (а) хп-\]
V2 + Н №  I V, + Е (а ) У п - ^ (а )} Я тф)}. (10)

При нелинейных функциях F  (Xn-i, ' )и Н  (хп, •) интегралы (4), (5), 
как правило, не удается привести к табличным. Поэтому целесообраз­
но выполнить приближенное интегрирование в общем виде путем раз­
ложения этих функций в ряд Тейлора. Если при этом ограничиться 
линейными и квадратичными членами ряда; получим интеграл вида

OÙ
1 = I e—ia^+aiX’+atX’+ai х) fa, ( I I )

—  оо 4

В  приложении показано, что при а4> 0



Яд (г) — модифицированная функция Бесселя 2-го рода порядка ^ 
(функция МакДональда).

На основе (11) — (13) можно получить функцию правдоподобия (3) 
для широкого класса нелинейных моделей. В частности при подста­
новке в (13)

«1 =  -  [{Уп ~  У > ) ~  Я '*£) о2 +  ^о2]/(о%|);

(а2 = {[(Н' -  Н "х ^  -  (уп -  Н"] о2 + а|>/(2а2а2); (14>
а3 = (Я ' -  Н"х>) Я7(2о|); а 4 = (Я ')2/(8о2)

плотность вероятности р(уп\хп-1, А ) ==■ I  • е~а»/(2лаа2) является иско­
мой функцией правдоподобия для распространенной на практике мо­
дели в виде нормальной марковской последовательности хп = Р (а )Х  
X  хп-1 + %п при нелинейном уравнении наблюдения уп — Н (хпр)+т]„. 
В  (14) обозначено

у1 = н  — н 'хп +  4 11" а »=  — #«)2 °2 +  а1/(2°202); (15>
а2 = 02 +  /’2а2_ 1; / ̂

о®, о®_( — дисперсии соответственно шумов состояния, наблюде­
ния и оценивания на шаге (п — 1), причем аргумент*® функции Я (- )
и её производных в (14), (15) для краткости опущен.

Противоположный случай (уравнение наблюдения линейно, урав­
нение состояния — нет) характерен для косвенного подхода к нели­
нейной фильтрации [41. Несложно проверить, что соответствующая 
одношаговая условная функция правдоподобия также сводится к 
(Н ) - (1 3 ).

Плотность вероятности р (уп~1\А) (второй сомножитель в (2)) 
представим в виде

р (уп~11 А ) = р {у 1 \А) П  Р (У т  I У1, А ) = р (^  I А ) П  ( у +11 х {, Д1=1 т  1—1 т
<16>

где р (х 1\А) — начальное условие; р (у {+{\х1, А ) — определяется 
в соответствии с (10) или из (11) — (13). *

Ограничимся рассмотрением регулярных [2] оценок вектора А. 
Тогда уравнение максимального правдоподобия может быть перепи­

сано в виде \ А 1п р (у " \А) = 0, где Уд 4 | ̂ ..............  — вектор-



ный оператор частных производных. Следуя работе [2], обозначим 
Ы 4 )  =  £ п_ 1 ( 4 Н - и Л ) ;  (17)
1п ( А )  =  1пр ( у п | Х п - и  А ) ;  (18)
1 п —1 (^ ) — 1п р (уп~~11А ). (19)

Разлагая 1п ( А )  и Ь п - \  (А) в ряд Тейлора в точке А п- \  с сохра­
нением линейных членов, имеем [2]

А п -  Дп-1 +  ДТ^л*« (£ _ ,) ,  (20)
А , = -  {У л ^  [Д,_, (Л „_,) + 1п (Ап-О]}. (21)

В соответствии с (16), (21) весовая матрица А  зависит от всей 
выборки уп~х. От этого недостатка свободна приближенная формула [2]

А  ^  А - . -  У  л  У Ц п  ( А п -  0-  (2 2 )

Для натуральных т < л  на основе разложения

/,Я_ 1И ) = 1Я-ОТ(Л )+  '£ 1 *ДЛ) . (23
1=п—т+1

можно предложить более общее соотношение:
п—1

/Оп = Оп̂ т ~ У АГА £  и (Ап-1). (24)/71+1
При выводе этого уравнения, начиная с т  + 2-го шага, использова­
лась приближенная подстановка А п-\ »  Лп_ т_ 2.

Если применять априорную оценку А  = — УдУл 1п р (лг) М ), до 
первые /п +1 матриц А ,  вычисленных по формуле (24),

А  = А  — УлУ л 1п р (у 2|у1, Лд):
. . . .  ............................................................  (25)

£>т+1 = УлУл^р^Дз» ! ,  Ат) ------- УлУл1^Р(Ут+213»т . Ат)

будут соответствовать точному выражению (21). Начиная с шага т  +  2, 
весовые матрицы А  определяются приближенно. В связи с этим от­
метим, что именно первые шаги в значительной степени определяют ка- 

‘ чество работы алгоритма. При т  = 1 (24) переходит в (22). При т  = 
= п — 1 — в (21).

Оценка неизвестных параметров Ап, формируемая в соответствии 
с (20), (24), совместно с текущим измерением уп служит входной инфор­
мацией блока фильтрации состояния (рис. 1). Фильтрация выполняется 
в соответствии с одним из алгоритмов Калмана [5] либо косвенным 
методом [4]. В  качестве неизвестных параметров используются компо­
ненты оценки А п . На начальном этапе, пока отличие А п от А  ве­
лико, элементы матрицы апостериорных дисперсий Уп (а значит, 
и матрицы усиления К п = Е „Я (Р ) К Г̂1) также остаются большими.



Поэтому основную роль в формировании новой оценки играет теку­
щее измерение. С увеличением п по мере приближения А п к А отно­
сительный вес экстраполированной оценки х* вырастает, приближаясь 
к установившемуся значению. Переходный процесс заканчивается.

Качество фильтрации и скорость сходимости можно повысить за 
счет применения на каждом шаге дополнительной процедуры, состоя­
щей в корректировке предыдущей оценки xn.i по результатам текуще­
го измерения уп. Известно [5], что уточненная оценка

dFy (x„_t, а  Л . . .
Х п—ljn ~  Х п—\ “b V п—\ — : " n]n—1 \xn — Xn\n—l], (26)*

^n—I
где в первом приближении

у  у  , d F Cxn_ x, a n) dFT ( i n_ v а„)
V n\n-\ =  V  i  -i— — —  v П~ i —  ----------- ;  (27)

дхп-1 dxn_ x

Хщп—I — F (Xn—1> ®n)* (28)

Подставляя J ?n—щ в одношаговую условную функцию правдоподо­
бия 1П(-) вместо Л\_1, уточняем оценку векторов А и х„. После 
этого можно переходить к следующему шагу, либо повторить итера­
цию еще раз. Оценки А п и хп, как правило, перестают изменяться 
уже после второй-третьей итерации.

Эффективность рассмотренного алгоритма исследуем на примере 
нормальной марковской последовательности {хп}, заданной разност­
ными уравнениями

Xn = fxn~i -j-1„; yn ~  hxn -f- т)л, (29)
где неизвестными параметрами будем считать дисперсию шума состоя­
ния о? или шума наблюдения of. В блоке фильтрации используем диск­
ретный одномерный алгоритм Калмана — Бьюси [5]

Хп = fxn-i + К п Iуп — hfxn-1]; (30)
о2п = (31)

Здесь
Кп = ho2n [№52п + д'п — ° i  +

Г Обозначим неизвестный параметр через о2. В  соответствии с (10), 
(18) запишем

1 / 24 ! 1 9 /  24 1 '(Уп — hf*n-\Yin (о*) = -  т  In 0* (о2) -  т  - ;

^(ст2) = 0| + й2(02 + /202“1). (32)

Текущая оценка состояния хп и ее дисперсия а„ определяются урав­
нениями (30), (31), в которых в качестве неизвестных параметров а\ или



/  используется их оценка, вычисленная в соответствии с (20), (24) 
при подстановке (32). Результаты моделирования для т  — 1 представ­
лены на рис. 2. > .

По оси абсцисс отложено безразмерное время п — /«/(&, — 4-0. 
По оси ординат— оценка параметров о®, При адаптации по а] гра­
фики (сплошные линии) рассчитывались для следующих параметров 
модели (29): о,2 ,ист) — 1; о2 = 0,3. При адаптации по о2 (пунктирные 
линии) о| (ист) = 1,5; а2 = 0,1. В  обоих случаях / = 0,95; /1= 1. Зна­
чения априорных оценок о^(0); Ь\ (0) и Ог приведены на рис. 2.

Несмотря на увеличение общей неопределенности системы из-за 
введения шума состояния и большее число параметров, по которым 
возможна адаптация, рассмот- 4 
ренный алгоритм по скорости 6 
сходимости не уступает предло­
женному в работе [3].

В сравнении с неадаптивным 
фильтром Калмана (30) при от- 0,8 
личии априорных значений дис­
персий О?, 02 от истинных в 10— °>*
15. раз применение предложен­
ного алгоритма адаптации дает 0 
уменьшение апостериорной дис­
персии оценивания состояния 
в 2,5—5 раз.

Адаптация происходит эффективнее, если выбрать априорные 
оценки такими, что о1 (0) >  о1>(ист), а о2 (0) <  а2л„СТ). В обратном 
случае начальный коэффициент усиления фильтра Калмана снижается, 
что уменьшает чувствительность алгоритма к поступающим измере­
ниям уп и, как следствие, приводит к замедлению сходимости. Этот 
эффект заметно ослабляется при увеличении числа т  в уравнении (24).

Приложение. Покажем, что интеграл (11) может быть сведен к таб­
личному 16]:

п
Рис. 2

К '
е-р^-чхйх = Г  (у) (2р)

у_
2 е8Р£)ц / У  • (33)

гд еГ(- ) — гамма функция; £>_ (̂-) — функция параболического ци­
линдра (ФПЦ).

Замена переменных х = у —̂  а3/(4а4) в (11) приводит к выражению

I  = е~аЛ | (>-'<*№1+п1уг+п1у) (34)

где п0, Пу, п2 определяются из (13). Разлагая е~а*п*У в ряд Макло- 
рена и учитывая (33), после преобразования получим

/ = (2а / (35)



Обозначим аргумент ФПЦ через ©. Используя связь D > (ф)« о
с модифицированными функциями- Бесселя 2-го рода (функциями 
Макдональда) через функции Уиттекера [б], получаем

Три ФПЦ одного аргумента с последовательными индексами связаны 
рекурреНТНЫМИ Соотношением [6] Оц-щ(ф)— фОц (ф) — рПц_ 1  (ф) = О, 
Это соотношение совместно е (36) позволяет найти любое требуемое 
количество членов ряда (35), вычислив значения только двух специ­
альных функций (сс4/г|/8) и К_з(а4п|/8). Если ограничиться двумя

членами ряда, получим результат ( 12).
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ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ ДЛИННЫХ ЛИНИЙ ОПТИЧЕСКОЙ связи 
ПРИ П ЕРЕД АЧЕ КО ГЕРЕНТНЫ Х СИГНАЛОВ НА ФОНЕ 

ГАРМОНИЧЕСКОЙ СЛУЧАЙНОЙ ПОМЕХИ

В  оптических системах связи полезные сообщения -при передаче 
преобразуются в последовательность двойных (бинарных) символов. 
Передача сигнального (когерентного) излучения соответствует симво­
лу «1», а символу «О» отвечает его отсутствие, априорная вероятность 
каждого из этих символов может быть принята за 0,5. Однако на ко­
герентное излучение накладывается помеха, что обуславливает воз­
можность ошибочного приема. В квантовом режиме работы системы 
связи, когда регистрируются одиночные отсчеты, вероятность ошибки 
Р ош отлична от нуля даже в отсутствие помехи:

где т с —~ среднее число отсчетов когерентного излучения, а при нали­
чии аддетивного шума она возрастает.

9

4 4
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Рош  =  ^  е х Р  ( ~ т о) (1)
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В работе изучена помехоустойчивость длинных линий оптической 
связи, при этом в качестве помехи рассмотрено излучение, облада­
ющее свойством гармонического случайного процесса [1]. Такой про­
цесс описывается дифференциальным уравнением второго порядка 
а +  2yd 4- = f (t) (2) е белым шумом f (t) в качестве порождаю­
щего процесса, (f (t ) f * (t ) )  =  o8 ( t— f )  и интенсивностью оа =
=  ( | оь |*5 = а/4рш8 (3). Для рассмотрения системы, характеризуемой
высокой помехоустойчивостью, в дальнейшем примем, что отношение 
сигнал к шуму велико: 1

т с ^ > т ш ; (4)
т

ш с —  I  d # I P (0 1 й; т ш —  Т а а ,  ( 5 )
о !

где р (t) — комплексная амплитуда когерентного излучения, Т — 
длительность приема символа.

Вероятность Р  (tri) регистрации m фотоотсчетов при детектирова­
нии суперпозиции когерентного излучения и шума можно охаракте­
ризовать в терминах производящей функции отсчетов Q (X) — 
=<Г-*хр(—Хпг))>. Таким образом, окончательное решение задачи можно 
найти . если удастся произвести указанное усреднение пц всем реали­
зациям случайного процесса а (t) и зат^л определить функцию распре­
деления поглощенной энергии ■

т
/ = Jd / |p (/ )+ a (/ ) [а. (6)

о
Случайный процесс (2) являетря двухкомпонентным нормальным 

марковским процессом. С учетом этого перейдем при вычислении про­
изводящей функции Q (X) = (exp (—XI)) (7), к векторным перемен­
ным

тогда
« (t )  «  f *  i t ) ,  ; Ь ( 0  =  щ ( 0 ,  0 ), (8 )

т
1 = .' dt [(а (t) +  ь m  V (а (/) +  b (())*]; (9)

J l ° )
\0 82/ (10)

— матрица наблюдения. Параметр е в ней введен формально для обес­
печения условия сЫ V =А 0. Как это будет видно из результирующих 
выражений, они зависят от V в положительных степенях, поэтому 
в них будет осуществлен предельный переход 8 -► 0. В терминах 
уравнения (2) процессу а (/) отвечают диссипативная матрица системы 
А и ковариантная матрица 5:

И ! П )  <">■' Н а ! - * )  <12>-
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I -за также коррелягщонный оператор с ядром
К { 1 , ==0 Ц — /')ехр(—Л  +  АГ)£Ч-

4  @ ^ 'С-Ц Вехр(АЧ — Л+0 ,  (13)

где, в свою очередь, матрица £ — решение стационарного уравнения 
Ляпунова А Ц +  ЬА+ = 5 .(14). Перейдем в новое линейное простран­
ство с немощью преобразований

йу (/)=  У>/2а (/); ^  Ц)=У1/26(^;

А у- У '/М У “ 172, 5у = У'РЗУ1-12, и  = У ^ Ш ч%  (15)

зафиксировав при этом некоторый квадратный корень из матрицы V, 
при этом матрица К  (I, О  также перейдет в матрицу К.уЦ, V), а

т
Щ К) = <ехр {- X  { аЦау (I) +  М 012} )  • (16)

^ 0
Воспользуемся теперь разложением случайного процесса ау Ц) 

в ортонормированном базисе функций [еп (/)}, п =  1, 2, . . . ,  отве­
чающим корреляционному оператору Kv.it, !')'■

: т
епа ) = 7 щ [м к ;уу , г к  (п . ( 17>

о
егде {Я„} набор собственных чисел.

Стандартным путем [ 1) найдем
<Х> с о

<.<3 (Я) =  фа (X) ехр {- X  V , |о»1» + 2Я V  • ( 18>
П=1 п= 1

Т Г
где ■=■ ] <&е„- (Цр+ (/); £2а(Х) ■■= < ехр{— Я ] &1 |«(/)|а}>  (19)

—  производящая функция отсчетов шумового излучения. Пусть (/), 
,/2 (/) произвольные двухкомпонентные функции. Под скалярным про­
изведением (/.!, /2) понимаем

т
Уи П ) ~ $ М № П ( * ) '  (2°)о

1В .терминах этого обозначения
Q (X) = (ехр {—■% (ау +  bY, av + by))) =

= Qa(X)exp{-k(bv, {I + XKvY'bv)}. (21)

Рассмотрим оператор (/ +  АЛу)-1'- Пусть некоторая двухкомпо- 
’нентная .функция гр ({) такова, что ср = (/ -j- %Kv)~%hv. Это означает,
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что (/ + КК у) ф = Ьу. В  развернутой1 форме это* уравнение для ср (/) 
имеет вид !

т
ф (/) + я [  йГКу (2* Г ) ф (П  = ЬУ (£). (22)

сг

Используем векторные функции

&„ (̂ ) ==: |  ехр (А\4 — АуЕ) Ьувп (Е ) &Е; (2Щ
о 

т
ё п Ш — ]  ехр (Л  у/' —  Л у/) е„ ( Г )  с Г ,

\
тогда интегральное уравнение (22) эквивалентно следующей системе - 
дифференциальных уравнений:

кп = {Ау — Я£у) К  — ХЬ%ёп +  ЕуЬу\ ■
§п — №„ +  {—Ау +  }.Ь у) g., — Ьу 

с граничными условиями
кп (0) = 0, {къ + — Аукп) |(±т — 0. (25)

п Решение линейного векторного уравнения (24) можно записать 
в виде

С1«)~ир(адО +| й,'ир(й̂ - адЧ ^ Й ) ’ (2б>
где (4 X 4 ) — матрица

' ( Ау — КЕу |  \ ;
Н =     —  . (27),

\ Я ]—А+ ЕЕу)

Обозначим фундаментальное решение системы (24) следующим об­
разом:

, „  л ( Е Л К Щ Е , (К Ц \ . ,оя.
е х р { т ~ \ Е 3 ( К ф л Х , Г , ) ’  (  8 ) 1

введя при этом четыре (2 X 2)-матрицьг Е 19 Е 2> Е 39 Щ. Тогда*
г

М О  ОяоН-1 М 'Х ЕЛ К  Е - П Ь у - Е г О , ,  л - Г )}Ь у ,{1’у,
о
г

ёп{Ц =  Еь{%,А)£оА* [АЛ’ [£3(Я,4 ^ Е ) и - Е , ( 1 ,  .t~ .fi)]

т ,
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Определяя аналогично производные от этих функций, находим 
! векторную постоянную 

т
Мъ = Е ? ( К  Т ) ^ ' [ Е €(\  Т — Г ) [ # — Е а(К, Т — Г)\ М О .  (3°)

Итак, искомым решением интегрального уравнения (22) является век­
торная функция

Ф (*) =  Ъу М  + к [Е , {к  о +  ЬуЕ^ {К, 01 е ; 1 {К, Т) х
т

х]*сИ '1Е8(к, Т - Г ) 1 у - Е А К  Т - Г ) \ Ь у ( Г ) ~  
е

— % {  d f [ Е ^ к  г — Г) Еу — Еъ {I, t — —
о

— ЕуЕ 3(к, Е - П и + Ь у Е Л К  1 -Г )\Ьу {Г ), (31)

■что позволяет записать аналитическое выражение для искомой произ­
водящей функции фотоотсчетов

т
(2 (*■) = Оа№  ехр {- %  $ <и Ф (0 Ьу { 0} . (32)

о
Условие относительной малости интенсивности шумового излучения 

означает, что в выражении для полного среднего числа отсчетов (т ) — 
— то +  т ш (33) второе слагаемое значительно меньше первого. Это 
позволяет, считая отношение т ш/тс малым параметром, найти асимп­
тотическое представление для функций С} (к) я Р  (т ). С этой целью 
воспользуемся матричным аналогом формулы Коши для функции от 
матриц, а также формулами обращения матрицы, образованной матри- 

! цами-блоками 12], Из (27), (28) находим

Е г (К  )̂ = ф  2§Г (г/ + а у ~  Е  (2) е*;

Е 2 (X, {) = - ф  ^ - (г/  + Ау -  Н у ) Я (г)ХЕ2у(г1 +  А у - Ш ) е « ;  

Е 3(К  Я (г )е* ; Е л(Х, $ (34)

! где резольвентный множитель равен

Я  (г) = [(г/ — Ау +  ЕЕу) (г/ +  Ау -  %Еу) +  (35)

а контур интегрирования в (34) должен охватывать спектр резоль­
венты на г-плоскости. В отсутствие шума Я  (г) = [(г/ — Ау) (г/ +  
+  А у)]'1, т. е. спектр сосредоточен в точках, определяемых собст­
венными числами матриц = —А у и Я 2 *= М- Считая, что интен-
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сивность гармонического шума мала и ограничйваясь поэтому линей­
ным приближением в резольвенте, получаем

R (г) = [(2/ +  A v -  Ш )  (2/ -  АV +  а д г \  (36)
что дает

т т т t
J  dt ф(f)bv (/) = J dt\bv (t) |2 — 2X j  dt ]  d?  bv (t)Lv sh (A lt —
0 0 0 0 T T

— Alt') bv (?) + J  dt j  dt' bv (t) Lv exp (Alt — Alt') bl (?), (37)
< 0 0

а также Qa (X) = det exp (—XLV) (38). Из (32) и (37) вытекает, что 
производящая функция суперпозиции когерентного и шумового полей 
может быть записана в виде

Q(X) =  Qa(X) exp (~ Х <  m >  + Р7), (39)
где, с учетом преобразования (15) 

г t
1 = 2 j  d* j  dt' b (t) VL sh (АЧ — A+?) Vb+ (?) *

0 0
T T -N

I + J  4t {  d? b (t) VL exp (A+t -  A+f) Vb+ (?). (40)
0 0

Поэтому для распределения Р с+Ш(т ) числа отсчетов суперпозицион- 
ного излучения имеет место гауссова аппроксимация

рс+ш (т )  = у = -  ехр {  {т ~ £ т ))~} • / (Щ  ,

В случае передачи символа «О» когерентное излучение отсутствует. 
Учитывая, что ю >  у из (39) находим

= { - ? ( / § - / ¥ } '  <«>
Эта вероятность имеет экспоненциальную асимптотику при т  >  т ш.

Вероятность принятия ошибочного решения Р ош найдем для слу­
чая, когда регистрация символов осуществляется с помощью идеаль­
ного приемника Зигерта— Котельникова [3; 4]. Здесь она опреде­
ляется областью перекрытия функций Р с+Ш (т ) и Р ш (т). Поскольку 
обе функции нормированы, на единицу и имеют острый максимум, то

ео

РощЪ £  Рс+ш(т) Рш(т ). (43)
т=0

Переходя от дискретной переменной к непрерывной и интегрируя,
С учетом т с >  т ш получаем

р ° ш = ] / ~  ехр [ ~ ' ?  ( ~ i  -  * ) }  • R  *  ^ 7- (44)
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Образом, с увеличением параметра у, имеющего физический 
ширины спектрального контура излучения шума, вероятность 

ошибки Рот уменьшается. Осуществляя вычисление функций от 
' (й х 2) -матриц, имеем

т ■ < 1
/ = -  —  |  сЕ ]  АГ Р (О Р* (Г) зЬ г а  -  Г ) -  

0 0

Лг* С С <45>
* - Щ " К Р Ю Р * < П е ^ - к .  с.,

0 0

где О = (со2 — у2)1''2; 2 = у +
Имея в виду предельные характеристики помехоустойчивости, при­

нимаем далее, что частота когерентного сигнала совпадает с а. Вре­
менную динамику импульса сигнального излучения выберем в виде

( 4 6 >

сохраняющем полное число сигнальных отсчетов т е. Тогда
2цтст ш (• 1 _  е~ ^ Т 1 _ е-{»+т)7"] ^

“  1 _  е- 2иг [ 2цТ (у -  ц) ТА у2 -  Р 2) ]  *

Из (44) — (47) следует искомое выражение для вероятности оши­
бочного приема Р ош. Поскольку д//ф <  0, то с укорочением сигналь­
ного импульса вероятность Р ош уменьшается. Для импульсов с по­
стоянной во времени амплитудой (р, = 0) запишем

Рош — ( г н У !/2 ехР { ”  2̂ ;  ~  1 + е“ ?т)} • (48)

Полученные выражения указывают, что определяющими фактора­
ми, влияющими на величину Р ош, являются, помимо т с и т ш, длитель­
ность регистрации Т и ширина спектральной линии шума. Если час­
тота когерентного сигнала и центральная частота помехи отличаются 
более, чем на у, то значение интеграла (45) быстро уменьшается до 
нуля, что в этом случае дает

М ^ г ^ н е ) -  <«>
Список литературы: 1. Мазманишвили А. С, Континуальное интегрирование как 
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УДК 621.372.72
Н, Г. ЗУЕВ, канд. физ.-мат. наук, А. М. ТИТАРЕНКО,

П. И. ЧЕРЕД НИ КО В, канд. техн. наук

К ВОПРОСУ О ГРАНИЦАХ ЗОН ПАРАМЕТРИЧЕСКОЙ 
НЕУСТОЙЧИВОСТИ НЕЛИНЕЙНОЙ ДИССИПАТИВНОЙ 

КОЛЕБАТЕЛЬНОЙ СИСТЕМЫ

При исследовании и проектировании нелинейных параметрических 
систем большое значение имеет наличие информации о зонах парамет­
рической неустойчивости, внутри которых работа внешних сил, рас­
ходуемая на периодическое изменение параметра, создает увеличение 
запаса колебательной энергии системы [1]. Границам зон соответству­
ют периодические решения дифференциального уравнения, описыва­
ющего колебательную систему.

Рассмотрим параметрическую систему, описываемую нелинейным 
диссипативным дифференциальным уравнением с периодическими 
коэффициентами

Ш  +  2® й  +{<?* —  е совт)# =  Игу*, .(О

где х = аД — безразмерное время; о>н — частота накачки; 26 — за­
тухание системы; е — малый параметр; к — коэффициент, характери­
зующий степень нелинейности системы; С[ =  регулируемая

н
величина, пропорциональная собственной частоте со. Частота измене­
ния параметра (например, нелинейной индуктивности или емкости) 
предполагается постоянной. Переменная у может обозначать, в част­
ности, напряжение на обмотках резонансного контура нелинейной 
системы.

Зоны неустойчивости нелинейной параметрической системы без за­
тухания в координатах (С, е) исследованы в работе [2]. Выясним, как 
влияет совместное введение нелинейности и затухания в линейное 
дифференциальное уравнение с периодическими коэффициентами 
(уравнение Матье) на положение зон параметрической неустойчи­
вости .

Будем искать решение уравнения (1) в виде [3]
у — асоэ((5т — ф) +&и1 + е26/2 +  еьи з +  • • • +е,пи п, (2)

где а = а (т), <р = ср (т) — по предположению, медленно меняющиеся 
функции т.

Подставив (2) в (1), получим

+ & - * { §  Г  + О ] с о а « 2 т - < Й  +

+  [ - 2 0  % +  2 £  %  +  а 5 —  2<ггй +  260 £ ]  ап Щт -  +

+ '  +  26 Ж  +  « ‘у . )  +  '*  +  28 +  в 47») +



. + ••• + 8 " ( ^  + 2 6 ^  + Q2f/n) = f  cos[(Q +  l )т - ф ] +
ч. з

+ 8“ cos[(Q — 1) x — Ф] + s J  kascos(Qx — <p) +

-f e j  kas cos [3 (Qx — ф)] +  гг~ kcPUj + e2 ~  ka2l)1 cos {2 (Qx — ф)] -f-

-f e2U1'cos т ■+ e3U1 cos x + e3 у  ka2Ut + es3kaU\ cos (Qx — Ф ) +

+  e3 ka2U2 cos [2 (Qx — t)] -f e3U2 cos т -(- • * . -j- &n+1Un cos x. (3)

Рассмотрим зоны параметрической неустойчивости уравнения (1) 
вблизи резонанса Q = 1/2. Чтобы избавиться от секулярного члена
у  cos [(Q — 1) х — ф], приводящего к неограниченно возрастающим
решениям, преобразуем cos [(Q — 1) х — ф] следующим образом:р

cos[(Q — 1)т — ф] =  cos [(1 — 2Q) т +  2ф] cos(Qt — ф )  —
— sin [(1 — 2Q) т + 2ф] sin (Qx — ф).

Из (3) получаем систему нелинейных дифференциальных уравнений

W  +  1“ Ш  +  26 Д -  8 Т  к“ г + “  cos t(l -  2Q) т + 2<р];
(4)

- 2« й + 2я 'Ж '+ ‘! 1 ? - 2« &  + 26й -
= — Y sin К1 — 2Q)t +2ф]; (5)

ж г + 26§ - Ь > № - f cosr(Q + 1)*-q>] +
4 - y to 8cos[3(QT — ф)]. (6)

Из уравнения (6) находим
U i =  «Yl2Q + l)co sf(Q +  1)т — ф)— 26(Q + 1)sin [(Q + 1 )т— ф]) + 

+ kaay1 {4Q cos [3 (Qx — ф)] — 36 sin [3 (Qx — т)]}. (7)
Здесь

у = —[2(2Q +  l)3 +  8S2 (Q +  l)2]-1; Yi = -18Q(16Q* + 962)]"1.
Обозначив W1 = (1— 2Q) т +  2ф, из (4), (5) определяем dyjdx'da/dx 
в первом приближении, где удерживаются выражения е, еб, б2 и от­
брасываются члены, содержащие еб2, еб3, б3, б4 и т. д. Таким обра­
зом, окончательно имеем

5  = l- 2 Q + - 2B0 cosY l + e ^  + ^ ;  (8)

» “ S - ^ - a e - в в ^ . .  w
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Приравнивая к нулю правые части уравнений (8) и (9), получаем усло­
вия стационарности колебаний. Из (9) следует, что для стационарно­
сти необходимо выполнение условий а =0 (состояние покоя системы) 
или

. м , г < й ( ,+ . * ) ,

где а„ — амплитуда стационарных колебаний на границе. Положив 
в уравнении (8)

co s?! = ± V 1 — sin2 =* ± | f  l - [ ^ ( l + e ^ - ) ]

Рис. 1

(в предположении, что а0 Ф  0) получаем условие, определяющее гра­
ницы зон параметрической неустойчивости в первом приближении 
вблизи резонансной частоты <2 = 1/2 для стационарных колебаний

|1 - !Э Д + « Т Г + Т г 1 - "

=  ж 1 / Л ' , - [ 4 < гв ( 1 + ' в - ^ ' ) Г -  < | 0 >

В дальнейшем будем считать малый параметр е неотрицательным. По­
скольку рассматривается зона неустойчивости вблизи резонансной 
частоты С} = 1/2, то можем написать в выражениях при е и б вместо О;

/ З/гйд
числовое значение, равное 1/2. После обозначения N — формула
для границ зон параметрической неустойчивости перепишется в виде

11 — 2(2 + А/е + 262| = V е2— 462(1 + (11)
Эти границы для различных значений б и N показаны на рис. 1.

Из анализа уравнения (11) следует, что совместное введение нели­
нейности и затухания в линейное дифференциальное уравнение с пе­
риодическими коэффициентами (уравнение Матье) приводит к сме­
щению зон параметрической неустойчивости по обеим координатам



В ПЛОСКОСТИ (<2, е) и к их повороту относительно нижних точек. При 
зтом смещение и поворот тем больше, чем больше по модулю степень 
нелинейности и амплитуда периодических колебаний, соответству­
ющих границам зон неустойчивости. Для жесткой нелинейной системы 
(& <  0) смещение нижних точек границ зон неустойчивости происходит 
в сторону меньших частот и вниз по сравнению со случаем к = 0, 
а для мягкой (к >  0) — в сторону больших частот и вверх. Таким об­
разом, жесткую нелинейную диссипативную параметрическую систе­
му при прочих равных условиях возбудить легче, чем линейную дис­
сипативную параметрическую, а мягкую нелинейную — труднее, чем 
линейную. Это означает, что для возбуждения колебаний нелинейной 
диссипативной параметрической системы не обязательно требуется 
большая глубина модуляции параметра, чем для линейной параметри­
ческой.

Рассмотрим второе приближение. Уравнения (4), (5)' во втором 
приближении имеют вид

где Хи Х2 — медленно меняющиеся функции т, производные от которых 
йх ’ Пт П0Рядка малости е. Подставив (14), (15) в (12) и (13), после
громоздких преобразований находим ^  и Х2, а затем с учетом (14), 
(15) получаем выражения

Для нахождения та , положимах ат

(И)

(15)
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После преобразований из (16), (17) получаем формулу для границ зон 
параметрической неустойчивости вблизи 0 = у  во втором прибли­
жении: ,

1 -  2<? + е2 ( - 1  +  262 +  гЫ
8« N— 8- 4641 + еАУ (18)

Из анализа уравнения (18) следует, что во втором приближении 
зоны параметрической неустойчивости деформируются по сравнению

Рис. 2

с зонами в первом приближении, но при этом сохраняются ее прежние 
характерные особенности, что и следовало ожидать, поскольку первое 
приближение, как правило, приводит к тем же качественным резуль­
татам, что и высшие [4],

Перейдем ко второй зоне параметрической неустойчивости вблизи 
резонансной частоты <2 = 1. Сделав громоздкие преобразования  ̂ по­
лучим окончательно

^  = 2 (1 -  (?) + гЩ - + ~ +  е^2а*й т ( 64(33 + С>Н/
, г я V +  1) +  Уз (2<? — 1) I г 2 Уг “  1) гр . + 8 ------- -щ-------- Ч-е 2(Э СОЬ 2*

Ла _я ЗЬз +е2 отз (2(Э_ 1)5{п¥^: „ х 3&а3
5т “  60 60 8<32

(19)

(20)
1 дс

¥ г = 2 (1 -  С) т + 2Ф; у2 = (2 (20. -  I)2 + 862 (0  - 1)2]-1.
Из (19), (20) находим условие, определяющее границы зон параметри­
ческой неустойчивости вблизи 0 = I во втором, приближении:

2 (1 -  0) +  у  8+ 62 4- (1  + 5- § ) е2| = { У  8* -  [45 (2 4- У ] 2. (21)
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Из анализа уравнения (21) следует, что для второй зоны неустой­
чивости сохраняются характерные особенности, полученные для пер­
вой. Аналогичные выводы справедливы и для высших зон параметри­
ческой неустойчивости. На рис. 2 приведены границы вблизи С} = 1.

Отметим, что наличие одной только нелинейности не приводит к 
смещению зон параметрической неустойчивости; уравнения (1) по 
частоте. Наличие же одного только затухания без нелинейности при­
водит к смещению зон по частоте тем большему, чем больше затуха­
ние. Это-смещение происходит следующим’обр азом: для первой зоны 
в сторону меньших частот от точки (1/2; 0) в плоскости (ф; е), а для 
второй и высших — в сторону больших частот от точек (1; 0), (3/2; 0) 
и т. д.
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д-р физ.-мат. наук, Г. А. ГРОМ ОВ

О ВЕРОЯТНОСТНЫХ ХАРАКТЕРИСТИКАХ ХАОТИЧЕСКИХ КОЛЕБАНИЙ 
В НЕАВТОНОМНОМ ОСЦИЛЛЯТОРЕ ВАН-ДЕР-ПОЛЯ

Изучение вероятностных свойств стохастических колебаний, воз­
никающих в нелинейных радиофизических системах, представляет 
собой важную научную и практическую задачу. Ее решение способ­
ствует дальнейшему прогрессу в гЙшимании об!цих физических законо­
мерностей возникновения сложных хаотических режимов, харак­
терных для широкого класса динамических систем, а также позво­
ляет вырабатывать рекомендации по созданию источников случайных 
колебаний с управляемыми вероятностными характеристиками. Наи­
более подробно с этой точки зрения изучены статистические свойства 
процессов, порождаемых одномерными и двумерными дискретными 
отображениями 11; 2]. В  ряде случаев статистический анализ проведен 
также для хаотических колебаний в нелинейных осцилляторах, описы­
ваемых дифференциальными уравнениями [3].

Исследованы вероятностные свойства хаотических колебаний, воз­
никающих в осцилляторе Ван дер Поля при его двух Частотном воз­
буждении. Математическая модель динамики колебаний, возника­
ющих в такой системе, представляет собой совокупность неавтоном­
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ных укороченных уравнений для амплитуды а и фазы ср колебаний 
осциллятора:

^  = (1 —  а2)  а  +  26 cos Q t sin  ф; 

а ~  =  (— А  +  [Зй2) а  +  26 cos Ox cos ф.

Здесь х — безразмерное медленное время; (5— параметр неизо-
хронности колебаний осциллятора; при записи уравнений (1) произ­
ведена нормировка всех величин такая, что амплитуда автономных ко­
лебаний и инкремент нарастания при а — 0 равны 1. Амплитуды обеих 
частотных составляющих внешнего сигнала считаются одинаковыми 
и равными 6, нормированные расстройки их частот относительно час­
тоты автоколебаний соответствующего изохронного осциллятора при 
(Р = 0) равны А/.=Д -КО и Дй = Д+О. Системы типа (1) широко ис­
пользуются при описании процессов синхронизации автогенераторов 
томпсоновского типа в различных диапазонах частот, начиная с обыч­
ных ламповых устройств и кончая квантовыми генераторами [4].

Для анализа динамики осциллятора при его двухчастотном воз­
буждении важное значение имеет информация о характере возбужда­
емых колебаний в случае одночастотного воздействия. Есди границы 
диапазона изменения частотной расстройки, в котором осуществляется 
синхронизация колебаний осциллятора одночастотным источником, 
обозначить через 8l , 8r , (бд<6д), то, как показано в работе [5], 
стохастизация колебаний осциллятора при его двухчастотном возбуж­
дении имеет место, когда А/?~б^. Ниже приводятся ре­
зультаты расчетов для фиксированных значений параметра неизохрон- 
ности (3 — 3 и амплитуд внешних частот 6 — 0,3 (относительно слабое 
воздействие), в этом случае bL ck 1,80; 6# = 3,85.

При исследовании вероятностных свойств, возбуждаемых в осцил» 
ляторе хаотических колебаний, основной операцией является процеду­
ра статистического усреднения, т. е. усреднения величин, характер« 
ных для каждой конкретной фазовой траектории, по ансамблю реали­
заций. Для проведения соответствующих вычислений на ЭВМ важное 
значение имеет правильный выбор размера ансамбля, его начального 
распределения, времени устранения переходных явлений и т. д. Про­
ведение таких предварительных расчетов — необходимый 'и ответ­
ственный этап исследования, на характерных результатах которого 
мы остановимся прежде всего.’

Расчеты показали, что начальное распределение ансамбля (рас­
пределение начальных значений а, ф) не оказывает существенного 
влияния на значения статистических средних в режиме хаотических 
колебаний, если только размер ансамбля выбран достаточно большим 
(рис, 1, а). На рисунке приведены рассчитанные статистические сред­
ние значения амплитуды 5 (сплошные кривые) и фазы ф (штриховые 
линии) в фиксированный момент времени в зависимости от размера 
ансамбля N для двух различных распределений а и ф при т = 0. Кри­
вые 1 отвечают равномерному распределению начальных фаз в интерг 
вале [0,2л;] и единичным начальным амплитудам каждой реализации ,̂
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•филые £—  выбе-э:у всех начальных амплитуд равных 0,1 и такому 
Же <распределению фаз. Эти случаи моделируют две физические ситуа 
ции, различающиеся порядком «включения» генератора и подачи н; 
него сигнала от внешнего источника: в первом случае предполагается 
что в момент т = 0 внешние колебания начинают воздействовать на 
генератор, уже работавший до этого в автономном стационарном ре­
жиме, во втором — моделируется ситуация, когда самовозбуждение 
колебаний в осцилляторе, начиная с небольших их начальных значе­
ний, происходит под воздействием поданного ранее сигнала от внешне­
го источника. Из приведенных на рис. 1, а зависимостей следует, что 
С увеличением размера ансамбля N  выборочные средние а и ~<р прибли­
жаются к своим предельным значениям, независящим от начального

распределения ансамбля. Для устранения переходных нестационар­
ных явлений, связанных с процессами установления колебаний, ока­
залось достаточным анализировать статистические характеристики, 
начиная с момента времени, на порядок большего времени релаксации 
автономного генератора, которое в нашем случае равно 2.

Методика определения статистических характеристик хаотических 
колебаний существенно зависит от того, к какому классу случайных 
процессов принадлежит исследуемый процесс. Оказалось, что возни­
кающие в системе (1) хаотические колебания являются периодически 
нестационарными. Для иллюстрации этого на рис. 1, б приведены за­
висимости средних по ансамблю значений а, ср от времени, рассчитан­
ные путем усреднения по 1200 реализациям. По оси абсцисс на этом 
рисунке отложены значения величины т/71 — времени, нормированного 
на интервал Т = 2я/П, равный периоду явной.зависимости от времени 
правых частей уравнений (1). Особенностью изображенных зависимо­
стей является наличие явно выраженной периодичности в изменении 
а и ср во времени. Отклонение этих зависимостей от строго периодиче­
ских обусловлено эффектом конечности ансамбля реализаций, неиз­
бежным в численных расчетах, и уменьшается при увеличении N. 
Период изменения а для рассматриваемого случая в два раза меньше 
периода изменения ср, который совпадает с периодом явной зависимо­
сти от бремени уравнений (1). При других значениях параметров си­
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стемы в режиме хаотических колебаний наблюдались также процессы» 
период нестационарности которых в целое' число раз превосходил Т.

Аналогичным образом ведут себя другие величины, характеризу­
ющие вероятностные свойства хаотических колебаний, такие как дис­
персия, моменты высших порядков и др. Периодически зависят от вре­
мени также функции распределения вероятностей. Представление об 
их форме дает рис. 2, где показаны функции плотности вероятности 
амплитуды (сплошная линия) н фазы (штриховая линия) в.фиксирован- 
ньш момент времени для = 1,9 и АЛ =3,725; 4,350» (регулярные 
колебания) и Дй = 3,825; 4,025 (хаотические колебаний). Видно, что 
значения амплитуд сосредоточены вблизи а = I — амюитуды автоко-

о г 4 во г 4 ауу>
Рис. I

лебаний, а их распределения в случае хаоса близки к р — распреде­
лениям с резкими выброс,ами на краях, в то время как фаза распре­
делена в интервале 10,2л] более равномерно.

Таким образом, проведенные исследования показали, что хаотиче­
ские колебания, порождаемые системой уравнений (1), являются пе­
риодически нестационарными. Учитывая, что величины с и ф — мед­
ленно меняющиеся амплитуда и фаза высокочастотных колебаний 
осциллятора, можно утверждать, что последние есть квазипериоди- 
чески нестационарные процессы (по аналогии с соответствующими ре­
гулярными колебаниями). Можно ожидать, что дальнейшие деталь­
ные исследования статистических характеристик хаотических процес­
сов позволят с новой точки зрения подойти к описанию бифуркаций 
странных аттракторов и классификации соответствующих хаотиче­
ских колебаний.
Список литературы: 1. Лихтенберг А., Либерман М . Регулярная и стохастиче­
ская динамика. М., 1984. 781 с. 2. Неймарк Ю. И ., Ланда П. С. Стохастические 
и хаотические колебания. М., 1987. С. 217—226. 3. Ланда П. С., Стратоно
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ИССЛЕДОВАНИЕ ЭФФЕКТИВНОСТИ ОДНОГО МЕТОДА СЖАТИЯ 
МАССИВОВ ЦЕЛОЧИСЛЕННЫХ ДАННЫХ

В  связи с использованием ЭВМ  в процессе обработки информации 
широкое внедрение получают методы кодирования и декодирования 
таких совокупностей, как объективно-характеристические матрицы, 
различные монотонные последовательности, деструктизированные 
функции с ограниченным приращением, последовательности с ограни­
ченной суммой компонент и т. д. [1].

В статье оценивается возможность использования метода полиа­
дических чисел (МПЧ) в процессе сжатия информации, как одного 
из возможных методов решения подобного рода задач для сжатия мас­
сивов целочисленных данных.

Известно, что всякий целочисленный массив, представленный 
в виде матрицы А = (% ), I =  Ь, т ;  / = /, п, с помощью преобра-т
зования М/ = 2  а ф  (0» гДе

п V, (2)й-г+1
*» 1 4- шах (% ), (3)

можно заменить двумя векторами N  = (#/) и Л =  (Я,). При этом 
существует обратное преобразование:

А ^ (а ц )^ [Ы 11Р1]^ [Ы 1(ЬР1 }Ь , , (4>
позволяющее однозначно по компонентам векторов Ы, А восстановить 
любой элемент с погрешностью е = 0 [2].

Оценку эффективности данного метода сжатия целочисленных мас­
сивов производим, используя соотношение [3], которое указывает, 
что объем двоичной памяти, занимаемый одним элементом при произ­
вольном кодировании, 53 = 1к^йР] (5), где Р  — алфавит, применя­
емый для кодирования исходного информационного элемента. Объем 
памяти, необходимый для массива А размерности т  X п, равен

5* = тпвэ — тп  [к^2 Р]. (6)
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! При использовании же для представления информаций ,на уровне эле-.г 

ментов массивов обобщенного кода Бодо, построенного на основе 
метода упаковки по максимальному элементу, объем памяти, занима­
емый одним информационным элементом, определяется соотноше­
нием [2] •

АЭБ *= [log2 max at)]. —  ' (7)
} i

В  этом случае объем памяти, требующийся для размещения массива 
размерности пг X п,

S b = тп  [log8 max (а,7)]. (8)
и I

С учетом соотношений (3), (5), (6) можно получить выражение для 
значения объема, занимаемого векторами Л, N для первого варианта 
кодирования:

S a — т  [loga (1 + max (ач))]; (Щ
т  *

S n — п [loga ( S  ач П  (1 +  max (aiy)))] . (10)
1=1 *=/+l j v '

и объем памяти, необходимый в этом случае для представления векто­
ров N , А, которые характеризуют сжатый массив данных по методу 
полиадических чисел,

Ампч *= Sn +  Ад = m Ssi +  яАэлг* (11)
С помощью соотношений (1), (2), (7), (8) можно определить объем па­
мяти для представления векторов N  и Л в случае использования мето­
да упаковки по максимальному элементу

А д  =  [loga тлх (1 +  т а х  (ач))] т > (1 2 )

т  т

S N = пАэлг — п [log2 max ( £  atJ П  (1 ,+ т ах {at/)))], (13)/ l= l n*=i+1 I I

а суммарный объем памяти, необходимый в таком случае для представ­
ления массива А, определяется как

Ампч = S n + Ад = щАэд + яАэдг =
т  т '

= П [log*max ( £  ai, П  (1 +  max (a<7))] -f
j i^\ j

+ m[log m ax(l+ m ax(a;/))]. (14)
i t

Оценку эффективности предложенного метода сжатия информации 
осуществим, используя традиционные для этого коэффициенты 141j

Иг = А/5мпч, Pi = Аб/Ампч (г =  1, 2),♦

4 68 " 97



цщрярвигеудсгом выражений (б), (6), (8), (11) и (14) можно представить 
соотношениями

mn\\og1ail\
(15)т  тт

« Т l o g ,  ( 1  +  m a x  ( а „ ) ) 1  +  *  f b g ,  5  аС1 ff  ( 1  - j-  m a x  ( a f / ) J

« I я nt mnt m ; (16)
я (log, (1 -f max («„))! +  »f bg, (5  “и П  U +  raax («//))!

Pi = tn m
m flog, (l +  ttmxfa^N-f-*! log, (X ati П  (1 +  max (a{f))]

m m

m flog, max (1 -f max (a,.))l + * flog, max (£  ац f ]  (1 +
1 i  / f t - /+ l  i

где Ли Л2 — коэффициенты, характеризующие выигрыш в количестве 
разрядов представления^ получаемый за счёт сжатия информации 
(МПЧ), которая в исходном виде была представлена равномерным ко­
дом, по отношению к количеству разрядов записи сжатых массивов 
соответственно равномерным кодом и кодом Бодо; ßx, ß2 — коэффици­
енты, характеризующие выигрыш в количестве разрядов представле­
ния, получаемый в результате применения при сжатии информации 
МПЧ, которая в исходном виде была представлена кодом Бодо, по 
отношению к количеству разрядов записи сжатых массивов равномер­
ным кодом и кодом Бодо.

Как показывает анализ соотношений (15) — (18), для конкретных 
целочисленных массивов А — (о,:,) размерности т  х п (т  > 5; п > 5) 
выигрыш от использования МПЧ при сжатии' информации составляет 
величину более 1,7 раза, что говорит о целесообразности технической 
разработки данного метода сжатия информации. С этих позиций более 
предпочтительным, но менее конструктивным является представление 
сжатых массивов с помощью кода Бодо. Предметом дальнейших |ис 
следований для увеличения коэффициентов т]г, ß; следует считать' 
определение кратности применения МПЧ к множеству векторов Л и  N, 
на основе которых можно сформировать очередной (новый) массив.
Список литературы: 1. Кожурш  Ф . Д., Ярмош Н. А 1 Структурная обработка 
больших информационных массивов. Минрк, 1973. 256 с. 2. Амелькин В . А, 
О нумерических функциях для кодирования числовых данных // Применение 
математических методов и ЭВМ  при поиске полезных ископаемых! Новоси­
бирск, 1986. С. 89—93. 3. Акушский И. Я-, З'аблоцкий Б. Н. О комбинаторном 
подходе к идее сжатия информации /У Цифровая вычислительная техника и про­
граммирование. М., 1971, Вып 6, С. 5— 17. А, Стахов Л. П. Введение в алгорит- 
йичгескую теорию измерений. М., 1977. 173 с.
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КОМБИНИРОВАННАЯ СИСТЕМА АДРЕСНОГО ПЕРЕСПРОСД 
С ВАРЬИРУЕМ Ы М  ЧИСЛОМ ПОВТОРОВ И ИСПРАВЛЕНИЕМ 

ОШ ИБОК ТЕСТИРОВАНИЕМ

Г Системы передачи данных адресного переспроса являются наиболее 
эффективными с точки зрения скоростных характеристик,однако клас­
сический алгоритм работы указанной системы требует наличия буфе­
ров бесконечного объема Ш .

Есть алгоритм,1 позволяющий ограничить объем буфера путем при­
менения специальной процедуры нумерации блоков и подсчета «рассто­
яний» между самым старым из запрашиваемых блоков и текущим 12]. 
Однако это несколько ухудшает пропускную способность системы. По 
сути дела, такой алгоритм может рассматриваться как алгоритм, за­
нимающий промежуточное положение между системой с безадресным 
повторением и блокировкой и системой адресного переспроса.

Гораздо эффективнее сокращать объем буфера за счет уменьшения 
числа переспррсов.линейных блоков путем выдачи в канал связи (КС) 
запрашиваемого блока, причем число выдаваемых в КС копий приня­
того с ошибками блока увеличивается по мере приближения буфера 
к переполнению [3]. С этой же целью предоставляется необходимым 
на приемной стороне применение процедуры исправления ошибок, 
т. е. создание комбинированной системы с переспросом и исправлением.

Очевидно, что пропускная способность системы, использующей 
такой алгоритм, будет выше, чем у системы, применяющей специаль­
ный алгоритм нумерации блоков (системы адресного переспроса с ко­
нечным объемом буфера) и не ниже, а как будет показгно далее, в не­
которых случаях выше, чем у классической системы адресного пере­
спроса.

Рассмотрим многоуровневый алгоритм работы такой системы при 
условии,' что буферы приемника и передатчика имеют объем 0 ,  
где N —: длина петли обратной связи в блоках, т. е. число блоков, ко­
торое можно передать в канал до получения сигнала обратной связи.

Уровень 0. Если передатчиком по каналу обратной связи (КОС) 
получен сигнал «Подтверждение» (П), то передатчик осуществляет 
посылку на приемную сторону следующего блока из входной очереди.

Уровень 1. Е с л и  после выдачи в КС блока из входной очереди по 
КОС получен сигнал «Запрос» (3), запрашиваемый блок передается я, 
раз, далее осуществляется выдача блоков из входной очереди.

Уровень 2. Если все пг копий получены с неисправимыми декоде̂  
ром приемника ошибками (соответственно по КОС передатчик принял 
Пх сигналов «3»), блок повторяется п2 раз

• 4 *
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Уровень д. Если все пд-] копий линейного блока получены с неис­
правимыми*' декодером ошибками, имеет место полное 'заполнение 
буфера приемника. Блок повторяется п9 раз. , - .і :

Уровень  ̂ Если все п„ копий получены с неисправимыми 
ошибками, буфер приемника полностью заполнен, переданные на этом! 
уррвне блоки в буферный накопитель не вмещаются,- следов'атЙЬьно, 
на последние по КОС посылаются сигналы «3». Система остается на 
этом уровне, пока не будет декодирования без ошибок.

Рассмотрим детально работу системы с четырьмя уровнями: на ну­
левом и первом уровнях передается одна копия блока пв = пг —■ 1, 
а на втором уровне передаются две копии п2 = пц = 2. Объем буфера 
приемника и передатчика равен 2Ы.

Алгоритм работы передатчика. Передатчик осуществляет нумера­
цию блоков и выдачу их в КС с одновременной записью в буферный 
накопитель. Если по «текущему» блоку (т. е. по которому ожидается 
сигнал обратной связи) получен сигнал «П», то производится исклю­
чение копии блока из буферного накопителя, производится выдача 
следующего блока из входной очереди (если очереди нет, то передатчик 
ничего не передает в КС до тех пор, пока не поступит очередной ли­
нейный блок). Когда по текущему блоку по КОС получен сигнал «3», 
то осуществляется выдача одной копии из буферного накопителя (если 
система находилась на нулевом или первом уровнях) и производится пе­
реход на следующий уровень, или две копии, если система находилась 
на втором уровне. Далее на втором уровне выдается две копии до мо­
мента прихода сигнала «П» на запрашиваемый блок, после получения 
указанного сигнала линейный блок вычеркивается из буферного на­
копителя. Аналогично производится выдача в случае потери сигнала 
обратной связи. В случае, если приходит сигнал «3» сразу на несколько 
блоков, то два раза повторяется блок, имеющий самый старший номер.

Алгоритм работы приемника. Положим, что приемник находится 
в нормальном состоянии, когда на его входе отсутствуют линейные 
блоки и буферный накопитель приемника (БНП) пуст. В этом состоя­
нии при приеме блока с номером і для последнего вычисляется .синд­
ром. Если синдром равен 0, 5 =  0, то блок выдается получателю, по 
КОС посылается сигнал «П», а приемник приступает к.обработке оче­
редного поступившего на его вход блока. В случае , если 5 ф  0, при­
емник переходит в состояние блокировки, система уходит на уровень 
1, приемник запоминает блок с номером і и N — 1 последующих бло­
ков в БНП. Через интервал времени> Цеобходимый для приема N — 1 
блоков, приемник получает первую копию блока І. Если синдром 5 = 
= 0, то получателю выдаются блоки с номером і я N — 1 последую- 
ющих блоков, если последние приняты без ошибок. Система возвра­
щается на уровень 0. Если синдром 5 Ф  0, то на основании записан­
ного в БН П  блока і и полученной копии блока производится процедура 
декодирования тестированием [4], заключающаяся в следующем. Из 
БНП извлекается блок Х і и складывается по модулю два с полученной 
копией: Х ( 0  Х'і — Е . Сформированный таким образом вектор оши­
бок содержит на позициях ошибок блоков Х і и X } единицы . Далее 
производится перебор всех возможных сочетаний единичных позиций
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вектора надежности. Если ошибки исправлены {ошибки исправлены 
в том случае, когда отсутствуют ошибки в одинаковых позициях копий 
блоков и общее число ошибок не больше принятой исправляющей спо­
собности декодера (Г)), определяемой из быстродействия аппаратуры 
декодера и канальной скорости), то аналогично процедуре описанной 
выше,' получателю выдаются блоки с номерами г до N + I — 1, БНП 
опорожняется, система переходит на уровень 0. Если ошибки декоде­
ром не исправлены (имеют место неисправимые ошибки), система пере­
ходит на уровень 2, по КОС передается сигнал «3», из БН П  удаляется 
копия блока г и осуществляется запись последующих N — 1 блоков, 
После получения на уровне 2 двух копий блока Х(, каждая из них 
проверяется на наличие ошибок (на равенство синдрома нулю) и если 
хотя бы в одной копии ошибки отсутствуют (5 = 0), то указанная ко­
пия выдается получателю, по КОС посылается сигнал «П», система 
переходит на уровень 0. Если имеют место ошибки в обоих копиях, то 
производится описанная выше процедура декодирования. К  этому мо­
менту времени БН П  объемом 2N заполнен и если ошибки неисправи­
мы, то последующие N — 3 блоков не будут приняты из-за перепол­
нения БНП, поэтому на указанные блоки формируется сигнал «3», 
Если же ошибки декодером исправлены, то блок Х { и последующие 
2Ы — 1 блоков выдаются получателю (в случае отсутствия в них 
ошибок), БНП  опорожняется, приемник возвращается в нормальное 
состояние, система переходит на уровень 0.

Проведем оценку пропускной способности системы, использующей 
описанный алгоритм работы в предположении, что прямой канал явля­
ется двоичным симметричным каналом без памяти, а в обратном ка­
нале помехи отсутствуют.

Введем следующие обозначения: пусть Но , Но, Но — события, со­
стоящие в том, что при первой передаче линейного блока Х (- в нем отсут 
ствуют ошибки, имеют место обнаруживаемые и необнаруживаемыеЛ В Сошибки соответственно; (//, 0] , <3/— события, состоящие в том, что 
при /-той повторной передаче, / > 1, сообщение принято без ошибок, с об­
наружением и с необнаружением ошибок соответственно; РУ и P f  — 
события, состоящие в том, что в результате тестирования ошибки в блоке 
исправлены и имеют место неисправимые ошибки соответственно; 
}{'/ , К ? — события состоящие в том, что при приеме/-ро блока при­
емник восстанавливает или не восстанавливает блок соответственно.

Выведем вероятности приема блока по уровням.
Уровень 0:

Р(0) = Р(Н $ ) = Р а ^ (1 - * Г ,
где е — вероятность ошибки на символ в канале связи; п — длина 
блока в битах.

Уровень 1:
Р {\ ) — Р{Но К?) = Р(Ко К\)  =  Р (Ко) р (К ?  I / С о  >  -  

= Р (Н ! ) [ Р (<2?) +  Р (0 .\Р? )#?)] = 
«  Р (Н о ) [Р (0 \) + Р (0? ) р (Р ?  I н !  0?)1.
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Р(Я<? Кг) = (1 - Р а) ГРа + (1 -  Ра)  Р {Р?  I Я в (?Г)Ь
где

Р (Я 0Д) = Р(<7, ) - (1  - е)» = Рл; Р(Но) = Р ($ ? )- Рс;
И Р с <  Рл, ТО Р (Я 0В) =  Р (<2/В) =  1 —  Р а  —  Р с Ж  1 —  Р а -  П уст»'

п ,пА 1ив ^  Р (Р ?н * а ? )  
q i- PI.Pl|Яа (?/ )=

'» -  (Г= тг^  ■ гда «> = р (р‘в ° ):
211—1 2т]—1

Г  £  г,17,1 (я - -/Г- /,)1е</>+/,) (1 ~1 2̂—* , \
4 — число ошибок, исправляемых декодером).

Тогда
Р (1 )< (1 - Р л )[Р л  + (1 — Ра ) <?],

или, обозначив через
Р 1 = [Рл+ (1-Рл)< ?], Р (1 )< (1 - Р л )Р 1.

Уроеень 2:
Р  (2) = Р (Я 0В К ?  К 2 ) = Р (Я 0В /С?) Р {К ? );

Р  ( Я0В Кг) = Р  (Яо ) Р  (Я ?  | Я в) -  Р  (Я 0В) X 
X [1 -  Р (Я .Л | Я ?)] -  (1 -  Рл)(1 -  Рх); 

р (Я2 ) = Р 10а и Оа Оэ и <2зВ 02й р2л I 0§ <2? ] = Р  (<?2Д) +
+  р  (о ! )  р  (<г£) +  р  «ьв) Р((3зв) р  (Р2ЛI <з2в р 3в) -

. = Рл + (1 -  Рл) Рл + (1 — Рл)2 р (р 2л 1 <г2в (25.
Нетрудно показать, что вероятность

р (Р 2ЛI 0.2 оЗв) = ?; Р(Ягл) = Рл + (1 - Р л )Р л + (1 - Р л )2у.
Обозначим Р 2 = Р (К г )-  Используя выведенные вероятности, найдем 
среднее число передач, необходимых для приема одного блока:

Я IV] < Р А.+ 2(1 - Р л )Р 1 + [(Я + 1 ) + 2 ](1 - Р л )(1 - Р 1)Р 2 
+ [2 (Я  + 1) + 2 ](1 - Р л )(1 - Р 1)(1 - Р 2)Р г + [3 (Я  + 1) + 2] 

х (1 - Р А) (1 - Р а) ( 1 - Р 2)2Р 2 +  ... +1М Я +1)4-2} х 
х (1   Рл)(1   Р 1) ( 1  Р 2)*_ 1 Р2-

Найдя сумму ряда, получаем
СП/, , о/, п ч п  , о - ' ’л И !-*!> ■ [(*+  1)+2Р,1Я [И ]с Р л + 2 (1 - Р л )Р 1Ч------------ р------------- .2

Пропускная способность описываемой системы
1 к 

11 < £[1/] п •

мак как
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Обычно k!n «s 1, тогда q < Н Е (V'1. На рисунке приведены графики 
пропускной способности рассматриваемой системы, применяющей де­
кодер, исправляющий две и четыре ошибки и использующей буффа 
на 14 блоков (кривые 2 и / соответственно).

Для сравнения приведены графики пропускной бпособкости систе­
мы с адресным переспросом н бесконечным объемом буфера (кривая 3), 
пропускная способность которой q (1 —. g)n, и системы адресного 
переспроса с конечным объемом буфера (кривая 4), Для которой

К

где
^ - 1 — 0 ~ ß r ^ ) i

х, - +( i  ~ ^ х  
х  +(1 — я„)* у*-2};

Ьш~ 3 ~ р 1  — a2ßv-2 — ßTv~2;
Рп = (1 _е )« ; a = 1 — (1 — ЯП)*; 

ß =  1 — (1 — Рп)3; у «  1 - 0 - P t f
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ФОРМИРОВАТЕЛЬ ТОКОВЫХ ИМПУЛЬСОВ ДЛЯ ПИТАНИЯ 
СВЧ-ПОЛУПРОВОДПИКОВЫХ ДИОДОВ

Одно из современных направлений в электронике СВЧ — генера­
ция и усиление электромагнитных колебаний при помощи полупровод­
никовых диодов, которые в настоящее время выделены в отдельный 
класс твердотельных электронных приборов. Это полупроводниковые 
генераторные СВЧ-диоды (диоды с отрицательным дифференциальным 
сопротивлением), к которым относятся лавинно-пролетные (ЛПД) или
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Шщ?АТТ-диоды, диоды с междолинным переносом электронов иди 
Тайна, лавинно-ключевые или ТИАРАТТ-диоды, а также 

йШкекцирнно-пролетйые диоды 111. Полупроводниковый СВЧ-ДИОД ЯЕ- 
Лй^тся элементом‘генераторной схёмы и рассматривается как дбухпо- 
люсник, который преобразует энергию постоянного или импульсного 
тока в энергию СВЧ-колебаний. Развитие техники диодных СВЧ-гене,- 
раторов происходит как в-направлении совершенствования отдельных 
элементов увеличение их предельных рабочих частот и уровней 
генерируемой мощности, а также методов суммирования мощностей 
в многодиодных генераторах, так и по пути разработки и совершен­
ствования оптимальных схему, конструкций, методов их расчета и ис­
следования в СВЧ-диапазоне.,

В качестве основных параметров диодных СВЧ-генераторов рас­
сматриваются: выходная мощность Р вах< коэффициент полезного дей­

ствия г|, рабочий диапазон частот ((т \р 4* 
-т*/ т а х ) ,  стабильность частоты 6/, Темпера­
турный коэффициент частоты &{!/ АТ, шу­
мовые характеристики (амплитудные и час­
тотные флюктуации). Параметры н техниче­
ские характеристики диодных генераторов1 

Рис. 1 зависят, от режимов работы диода, кото­
рые, в свою очередь, определяются пара­

метрами колебательной системы и цепей питания. В импульсном ре­
жиме работа генератора существенно зависит от формы и длитель­
ности питающего импульса, т. е. Р вых генератора пропорциональна 
амплитуде ии и длительности импульса ти, а температурный коэффи­
циент частоты б//ДТ, коэффициент полезного действия Т] и шумовые 
характеристики зависят от формы импульса (длительность фронта тф 
и среза тс импульса должны быть значительно меньше длительности 
импульса ти) .

Основные принципы построения схем формирователей токовых им­
пульсов на биполярных транзисторах, полевых транзисторах, модуля­
торных тиристорах и лавинных транзисторах для питания полупровод­
никовых инжекционных импульсных излучателей описаны в [23. 
На практике формирователи токовых импульсов для питания диодных 
СВЧ генераторов должны обеспечивать на выходе прямоугольные им­
пульсы тока амплитудой до 100 А при тф, тс не более 0,2 мкс.

Приводятся результаты разработки и исследования импульсного 
источника питания СВЧ-генераторов на диодах Ганна. Источник пи­
тания позволяет получать прямоугольные импульсы тока т„ = (0,5 
-г- 2) мкс; Тф < 0,1 мкс; тс «  0,15 мкс с регулируемой до 100 А ампли­
тудой на нагрузке (0,3 -ь 2) Ом.

Конструктивно формирователь токовых импульсов (рис. I) со­
стоит из задающего генератора импульсов (/), низковольтного источ­
ника питания задающего генератора (2) и оконечного каскада — уси­
лителя-формирователя импульсов (3).

Задающий генератор, собранный на двух микросхемах типа 
К.574УД1А и двух транзисторах типа КТ943Д и КТ903Б, обеспечите г
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получение прямоугольных импульсов длительностью ТІ, = (0,5 "4- 
щ- 5),мкс, амплитудой 6 В и частотой следования /0 = (3 ч- 7) кГц.

Стабилизированный источник питания задающего генератора со­
бран по обычной мостовой схеме и обеспечивает на выходе двухполяр­
ное напряжение ± 15 В. Выходное сопротивление его не более 0,2 Ом, 
коэффициент стабилизации не менее 700, уровень пульсаций не более 
1 мВ.

Оконечный каскад (усилитель-формирователь импульсов) (рис. 2) 
собран на транзисторах типа КТ926Б (ГТ9) и ТК235—63— 1,5— 1 
(Г Г 10) с максимально допустимым импульсным напряжением коллек­
тор-база не менее 135 В. Питание оконечного каскада осуществляется 
от стандартного стабилизированного источника постоянного тока с ре­
гулируемым напряжением (0 -5- +  150) В. Дроссель Ь 1 обеспечивает 
формирование необходимой длительности и среза ьыходного импульса.

X P J "*W O B” UU,B

80

ВО

40

го

0,5 1,0 г, мкс

Рис. 3

В исходном состоянии сердечник дросселя не насыщен,при этом индук­
тивность дросселя велика и он не влияет на прохождение фронта и вер­
шины импульба. Параметры дросселя L1 выбраны такими, что в мо­
мент окончания вершины импульса его сердечник переходит в состоя­
ние насыщения и индуктивность дросселя резко уменьшается. При 
этом дроссель шунтирует нагрузку, способствуя формированию более 
короткого среза импульса. Диоды VD8 ч- VD10 служат для ограни­
чения отрицательных выбросов формируемого импульса. Включение 
транзисторов VT9 ч- VT10 в виде составного эмиттерного повторителя 
позволяет получить на низкоомной нагрузке прямоугольные импульсы 
с заданными параметрами. Следует отметить экономичность оконеч­
ного каскада формирователя'токовых импульсов, т. к. в исходном со­
стоянии транзисторы VT9 и VT10 закрыты и ток через нагрузку не 
протекает. Получены следующие параметры выходных импульсов фор­
мирователя: амплитуда импульсов , до 100 В на эквивалентной актив­
ной нагрузке R B = 1 Ом при длительности импульса ти = (1 ч- 2) мкс, 
длительности фронта т* = 0,05 мкс, длительности среза т0 — 0,06 мко 
и частоте следования = 5 кГц.

На рис. 3 представ..„на типичная осциллограмма выходного им­
пульса формирователя на диоде Ганна в режиме генерации.
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) Использование параллельного включения нескольких оконечных 
Ч кал о в  (усилителей-формирователей импульсов) для питания СВЧ- 
генераторов на диодах Ганна позволяет производить суммирование 
мощностей от каждого диодного генератора на общей нагрузке.
Список литературы: 1. Давыдова Н. С., Данюшевский Ю. 3. Диодные генераторы 
и усилители СВЧ. М., 1986. 186 с. 2. Обзоры по электронной технике: Импульс­
ные источники питания инжекционных лазеров / М. Н. Грудень, В. П. Дьяконов, 
3. И. Зиенко, В . Ю. Смердов. М., 1984. Вып. 4 (1058). Сер. 11. Лазерная техника 
и слтоэлектроника. 52 с.
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ТЕОРЕТИЧЕСКИЕ И ЭКСПЕРИМ ЕНТАЛЬНЫЕ ИССЛЕДОВАНИЯ 
СПЕЦИФИКИ ТРОПОСФЕРНОГО РАСПРОСТРАНЕНИЯ СВЧ- 

И КВЧ-РАДИОСИГНАЛОВ

Известно, что потребности промышленно развитых стран в объемах 
передачи информации растут пропорционально квадрату увеличения 
их национального дохода. Этим обусловлена необходимость соответ­
ствующего повышения пропускной способности существующих и осо­
бенно проектируемых каналов связи, основанных на высокоэффек­
тивном использовании радиолиний. Согласно актуальности создания 
сверхскоростных систем связи с гигабитовыми скоростями передачи 
сообщений важную роль приобретают вопросы практического освоения 
миллиметрового (КВЧ ) диапазона длин волн. Поскольку тропосфер­
ный участок — неотъемлемая часть большинства реальных сверхско­
ростные К ВЧ  радиоканалов, а особенности тропосферного распро­
странения широкополосных миллиметровых сигналов изучены недо­
статочно полно, целесообразно провести анализ специфики эффектов 
указанного выше распространения радиоволн и оценить их влияние 
на качество сверхскоростной передачи цифровой информации.

Для решения поставленной задачи систематизируем основные ра­
диофизические явления при прохождении широкополосных К ВЧ  ра­
диосигналов через тропосферу с указанием характера их влияния на 
эффективность функционирования сверхскоростных систем связи. Ре­
зультаты данной классификации представлены в таблице.

Отметим, что конкретная (количественная) степень влияния опи­
санных в таблице радиофизических эффектов на качество сверхскоро­
стной передачи информации зависит от протяженности тропосферного 
участка связной радиолинии [11. В  связи с этим теоретический и 
практический интерес представляет получение общих аналитических 
соотношений для точного определения длины тропосферного участка 
наиболее важных в прикладном отношении спутниковых радиолиний

106



£
а

Наименована® 
физического эффекта

Причины возникновения 
физического эффекта

Характер влияния н» 
качество сверхскоростной 

связи

1.1

1.2

1.3

1.4

1.5

1.6

1.7

1.8

1.9

1.10

1.11

Затухание сигналов

Рассеяние сигналов

Рефракция радиоволн

Мерцания (сцилцилля- 
ции амплитуды и фазы) 
сигналов

Допплеровские искаже­
ния (смещение и дефор­
мации спектра)сигналов 
Снижение пространст­
венной и поляризаци­
онной избирательности 
антенн
Уменьшение эффектив­
ного коэффициента уси­
ления антенн

Излучение (шум) тропо­
сферы

Дифракция радиоволн

Образование тропосфер­
ных волноводных кана­
лов
Деполяризация радио- 
вол»*

а) молекулярное'затухание 
в «спокойной» тропосфере;
б) затухание в гидрометео­
рах
а) рассеяние в гидрометео­
рах;
б) турбулентное рассеяние;
а) регулярная рефракция;
б) флуктуация коэффици­
ента преломления
а) мерцание вследствие 
рефракции радиоволн;
б) мерцание в турбулент­
ностях;
в) мерцание . в водных или 
льдосодержащих облаках 
вариации коэффициента 
преломления-волн в среде 
распространения 
возрастание ошибок и по­
терь наведения антенн;

а) флюктуации угла при­
хода волны;
б) нарушение когерентности 
(фазовой декорреляции) си­
гналов по апертуре из-за 
фазовой дисперсии траек­
торий лучей
а) излучение «спокойной» 
тропосферы;
б) излучение гидрометеоров;
в) излучение турбулент­
ностей
дифракция на рельефе 
местности
а) приземные «волноводы»;
б) приподнятые «волноводы»
. .1а) деполяризация в гидро­

метеорах;
б) деполяризация в турбу­
лентных образованиях;
в) деполяризация вследствие 
фарадеевских вращений)
г) деполяризация в водных 
ил» льдосодержащих об­
лаках
д) депбляризация вслед­
ствие многолучевого рас­
пространения

Снижение Энергети­
ческого потенциала 
То же

Появление дополни­
тельной помехи и ис­
кажений

То же
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Наименование 
физического эффекта

Причины возникновения 
физического эффекта

Характер влияния на 
качество сверхскоростной 

связи

Возрастание уровня 
внутри и межканальных 
помех

Многолучевое распро­
странение радиоволн

Дисперсионные свойства 
тропосферы

Возрастание уровня ис­
кажений сигналов

Появление дополни­
тельной помехи и ис­
кажений

Ограничение макси­
мальной скорости

1.12 Возрастание уровня а) Снижение пространствен­
ной и поляризационной из­
бирательности антенн;
б) образование пространст­
венных волноводных кана­
лов;
в) дифракция на рельефе 
местности

1.13 Многолучевое распро- а)-дискретная многолуче­
вость (счетное множество 
лучей);
б) «размытая» многолуче­
вость (континуальное мно­
жество лучей);
в) смешанная многолуче­
вость .

1.14 Дисперсионные свойства а) амплитудная дисперсия Тож е
вследствие неравномерного 
затухания в полосе частот 
сигнала;
б) амплитудно-фазовая дис­
персия в турбулентных об­
разованиях

1.15 Возрастание уровня ис- увеличение потерь при оп­
тимальной обработке сигна­
лов вследствие ограничения 
полосы и радиуса когерент­
ного тропосферного канала

и нахождение зависимости данной длины от величину рабочих углов 
места. Используем с этой целью описываемую геоидом геодезическую 
модель Земли [1] и учтем также известные различия по высоте тро­
посферного слоя в экваториальной и приполюсных областях. Тогда 
можно показать, что искомая длина в диапазоне значений угла 
места ср ( [—85, +85°] определяется из следующей формулы:

d = )x — Xl\V\+K?,
где K l — коэффициент эллиптичности, причем

sin <р +  К  COS ф 
COS ф —  к sin ф ’

К -  tgcp;
(Ь -г Р)2 - г  (а +  а)

Кг

(1)

(2)

(3)
•*ij (*- P )2 + /Cf(ff-fa)2

[(* +  Р)2'+ К\ (а +  а)2) XКб + Р)2 *1 Sp KiУг (а + «)232 — п" т  г/ -г i 
X [{a + а)3 (Ь + Р)2 -  (b + Р)2 Щ -  (а + а)2 ÿf)

(б + Р)2 + X* (а + а)2
(4)
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г
а, b — большая и малая полуоси земного геоида (в километрах)
(а +  a), (b -f  р) — апогей и перигей тропосферного эллипсоида (в ки-

' лометрах), описываемого уравнением вида
_L У" = 1- (К)(а +  а)3 (6 +  Р)* ’

{•*х» М ] — географические координаты наземного терминала радиоли­
нии. При этом

üb .лч КаЬ <г7\
Хг = У У + і^У  т  Уг ~  W  '

Считая, что наземный терминал радиолинии расположен на геогра­
фической широте 45°, и используя формулы (1) — (7), находим коли­
чественную зависимость с1 от значения ср. Результаты расчетов графи­
чески представлены на рис. 1 (сплошная линия), приведены также со­
ответствующие зависимости для вертикальной (штрихпунктирная ли­
ний) и горизонтальной (штриховая линия) составляющих общей длины 
(1 тропосферного участка спутниковой радиолинии. Анализ кривых по­
казывает, что увеличение диапазона рабочих углов места сопряжено 
с, возрастанием протяженности тропосферного участка испрльзуемых 

I радиолиний, особенно нри углах места порядка | 10ч-20° | (см. рис. 1), 
и, следовательно, с соответствующим усилением влияния указанных 
в таблице радиофизических эффектов. При этом очевидно, что повы­
шение рабочей частоты и (или) расширения спектральной полосы пе­
редачи радиолиний неизбежно сопровождается увеличением степени 
влияния данных эффектов, что, в свою очередь, обусловливает необходи­
мость ограничения рабочего сектора надежной радиосвязи все боль­
шими значениями углов места. Таким образом, выбор частотных па­
раметров линий связи оказывает значительное влияние на целый ряд 
оперативно-тактических и тактико-технических характеристик разра­
батываемых радиолиний и, в частности, в большой мере определяет 
среднее количество и длительность сеансов связи с орбитальными
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объектами: применяют для практического использования сектор гео­
стационарной дуги и т. п. Это свидетельствует о необходимости комп­
лексного подхода к разработке, проектированию и эксплуатации 
радиосистем и, в первую очередь, о целесообразности совместного це­
ленаправленного учета радиофизических, радиотехнических (в частно­
сти, системо- и схемотехнических) и других факторов.

Несмотря на удовлетворительный уровень изученности «тради­
ционных» радиофизических эффектов тропосферного распространения 
К В Ч  радиоволн [2; 5] (см. п. 1— 12 таблицы), еще недостаточно полно 
исследованы специфические явления при прохождении широкополос­
ных сигналов миллиметрового диапазона длин волн [2; 5] (см. п. 
13—15 таблицы). Это существенно сдерживает дальнейший прогресс 
в области разработки, практической организации и высокоэффектив­
ной эксплуатации сверхскоростных К ВЧ  радиолиний цифровой связи

прл при

Я— ______________ я
Ряс 2

11; 4]. Поэтому основной целью теоретических и особенно эксперимеь- 
тальных радиофизических исследований эффектов распространения 
миллиметровых .волн должно быть прежде всего выявление и всесто­
роннее изучение специфических для КВЧ  диапазона явлений, и в дан­
ном случае применительно к проблеме создания высокоскоростных 
когерентных каналов синхронной передачи цифровой информации. 
Наиболее важной задачей представляется проведение комплексных 
измерений фазовых характеристик широкополосных тропосферных 
радиолиний миллиметрового диапазона длин волн в различных типо­
вых метеоусловиях'. Для ее практического решения была создана 
опытная широкополосная радиолиния с полосой частот 1 ГГц и цент­
ральной частотой /0= 37 ГГц. Вертикальный профиль трассы распро­
странения 8-миллиметровых радиоволн представлен на рис. 2. На 
приемном и передающем терминалах радиолинии использовались 
идентичные антенны Кассегрена с диаметром главного зеркала 1,1м; 
спектр зондирующего сигнала содержал три дискретные составляющие, 
полученные путем амплитудной модуляции несущего колебания пере­
датчика монохроматическим сигналом с частотой 500 МГц (данная 
модуляция осуществляется путем изменения напряжения питания ге­
нератора на диоде Ганна, на котором реализован передатчик со сред­
ней мощностью 70 мВт) приемник собран по супергетеродинной схеме 
с неохлаждаемым смесителем на диоде с барьером Шотти на входе. 
Коэффициент шума приемника составляет 9 дБ, фильтрация спект­
ральных составляющих входного сигнала осуществляется с помощью 
схемы АПЧ.

Таким образом, энергетический потенциал исследуемой радиоли­
нии позволяет обеспечить соотношение сигнал-шум около 50 дБ. Это 
гарантировало высокоточное измерение фазовых искажений Аф зон­
дирующих сигналов в экспериментальном КВЧ-радиоканале, причем
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значение Дф количественно оценивалось путем раздельного перемно­
жения центральной частоты передатчика с каждым из боковых коле­
баний и вычислением затем величины Дф по следующей формуле: Дф = 
— 2ф3 — ф! — ф8 (8), где фь  ф2, ф8 — приращение фазы; полученные 
соответственно нижней боковой, центральной и верхней боковой спек­
тральными составляющими зондирующего сигнала при их распростра­
нении в опытной радиолинии. Ф

Отметим также, что для повышения достоверности результатов из­
мерений периодически (с интервалом в 1 ч) осуществлялась калибров­
ка приемной аппаратуры по тестовому сигналу имитатора с априорно 
известными параметрами и идентичным (зондирующему сигналу) спек­
тральным составом, территориально расположенному на приемном тер­
минале радиолинии. Таким образом обеспечивалась суммарная аппа­
ратурная погрешность изменения фазы порядка 0,6° и методическая 
ошибка около 0,4°.
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Рис. 3

Эксперименты проводились в 1984— 1986 гг. При этом измерения 
обеспечивались метеоданными о нижнем пограничном слое атмосферы. 
Типовая реализация суточного изменения значения Дф представлена 
на рис. 3. Анализ данного графика и,экспериментальных результатов 
позволяет сделать вывод о том, что в отсутствие гидрометеоров значе­
ние величины медленно флуктуирует в окрестности нулевого значения 
с отклонениями обычно не более ±4°. Выпадение гидрометеоров при­
водит к росту Дф от — 15 ---20° до +35 -н +40°, причем начало
возрастания совпадает, как правило, е началом дождя, но после его 
окончания дисперсия фазы может остаться значительной достаточно 
долго (особенно в случае теплой подстилающей поверхности и доста­
точно высокой температуры воздуха). Для обеспечения возможности 
объективного сравнения и статистической обработки опытных данных 
сопоставление последних проводилось на основе использования ин 
тегральной интенсивности дождя, которая соответствует дождю с оди­
наковым (с реальным дождем) общим ослаблением и равномерной 
вдоль всей трассы распространения радиоволн интенсивностью 15]:

А = Я аР  |*.=8мм = 0,25/С/, (9)
где А — ослабление (принимается равным нулю); Я — длина трассы
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йнтенсивность дождя (мм/ч);.а, Ь — коэффициенты, зави- 
сйффеогчастоты бигнала, температуры окружающей среды и распре­
деления капель по размерам.
‘ ! Как уже отмечалось, одна из основных причин перевода средств 
связи в миллиметровый диапазон длин волн — возможность существен­
ного расширения полосы частот КВЧ-радиолиний, а следовательно, 
и соответствующего увеличения скорости передачи информации (см. 
выше) [1]; Однако реальные перспективы практической реализации 
указанной возможности ограничены рядом принципиальных и техни­
ческих факторов, в частности — конечной шириной полосы когерент­
ности турбулентной дисперсионной тропосферы (особенно при много­
лучевом распространении миллиметровых радиоволн, что правда мо­
жет иметь место, как правило, лишь в случае достаточно малых углов 
места [2]). В то же время следует учитьшать, что при цифровой пере­
даче сообщений ширина полосы частот канала связи может заметно 
превышать полосу когерентности используемой К В Ч  радиолинии, 
так как для высококачественного приема дискретных сигналов суще­
ственно лишь выполнение условий селективности Найквиста (что 
в ряде случаев справедливо и при значительных искажениях инфор­
мационных символов) [4]. Поэтому для некоторых связных приложе­
ний более удобно дисперсионные свойства К ВЧ  радиолиний характе­
ризовать временными параметрами и, в частности, эффективной дли­
тельностью Тэф импульсного сигнала 5 {() [1; 31

оо
( (/-уз Я* (/) Ш

Г 2  *—оо
эф = --*    —

I |5(0 |*<Н

где 1й — среднее запаздывание сигнала 5 (Г), причем
оо

|  /Я2 (/) си
 ; (11>

] (/) |2 М
'—■ оо

Еэ — энергия сигнала 5 (Г),
оо

[ 5 (?) |3 (12)
—оо

О (и), 0(ю)— амплитудная и фазовая части спектра 5 (/со) сигнала 
5 (7), т. е.

' „  5 ()(£>) = б (со) е!д{ш\ (13)

Штрих (') означает производную по частоте.
Определяя таким образом возрастание значения ТЭф по сравнению' 

с исходной длительностью тактового интервала, можно определить

2 ^ 1  1 Ю » ] М С 0 +  |  [0' (©) в (ю)г^{0

(10)
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увеличение уровня и глубины межсимвольных искажений дискретных 
сигналов, а затем найти стрпень влияния дисперсионных свойств К В Ч 1 
радиолиний на качество передачи цифровой информации (11.

В заключение оценим влияние обнаруженной в ходе экспериментов 
(см. выше) аномальной дисперсии фазы на качество когерентной neper 
дачи дискретных сигналов с фазовой манипуляцией. Не учитывая при 
этом эффекты «размытия/энергии сигналов во времени (см. формулы 
(8) — (11)), отмечаем, что фазовые искажения модулированных коле­
баний могут приводить к 6 меш.ен ию оценок информационных парамет­
ров вследствие ошибок ёср когерентного восстановления несущей

, *
М.2

ёф = ^  J  ф(/)df, (И )
-Af .
ч

где ср (J) — фазово-частотная- характеристика используемого канала 
связи. Предполагается, что изменение уровня сигнала на выходе при- » 
емника отслеживаются и влияние этих вариаций устраняется извест­
ными методами [4].

Расчеты показывают, что указанные значения дисперсии фазы 
j Аф | =40 -1- 60° тропосферных КВЧ  радиоканалов при когерентном 
приеме информационных сигналов могут приводить к потере помехо­
устойчивости от 2—4 дБ для ОФМ — 2 до 3,5V-5 дБ для ОФМ — 4 
(в зависимости от вида Ф ЧХ  ф (/) используемой радиолинии).

В связи с этим при появлении частотно-селективных фазовых иска­
жений на трассе распространения радиоволн представляется целесооб­
разным переходить на автокорреляционный метод приема ОФМ сиг­
налов, т. е. в случае наличия тропосферного участка миллиметровой 
радиолинии наиболее предпочтителен адаптивный вариант организа­
ции КВЧ  канала высокоскоростной передачи цифровой информации. 
•Учитывая при этом известные потери автокорреляционного метода 
приема ОФМ сигналов по сравнению с когерентной обработкой послед­
них [4], получим окончательно, что адаптивная высокочастотная ра­
диолиния тропосферной КВЧ  радиосвязи в турбулентной среде распро­
странения миллиметровых волн обеспечивает выигрыш 0,9-f-1 дБ для 
ОФМ — 2 и 1,5— 1,7 дБ для ОФМ — 4 (по сравнению с когерентной 
детерминированной системой аналогичного назначения). Интерес пред­
ставляет также исследование реальных возможностей практического 
предсказания и высокоточного прогноза изменений знака и величины 
дисперсии фазы с целью введения соответствующих поправок в схему 
восстановления несущей когерентного приемника модулированные 
сигналов для повышения помехоустойчивости передачи и (или) инфор­
мативности последних.

В целом, проведенный анализ показывает важность учета, специ-1 
фики тропосферного распространения широкополосных К ВЧ  радио­
сигналов для исследования и разработки эффективных систем высоко­
скоростной связи, а также свидетельствует об актуальности и практи-
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I ческой необходимости проведения дальнейшего целенаправленного 
| теоретического и экспериментального изучения частотно-селективных 
; явлений в атмосферных радиолиниях миллиметрового диапазона длин 
волн.
Список литературы: 1. Радиосистемы передачи информации/ И. М, Тепляков, 
Б. В. Рощин, А. И. Фомин, В. А. Вейцель. М., !9§2, 264 с. 2. Крейн Р . К- Прог­
ноз влияния; осадков на спутниковые системы связи//Тр. Ин-та инж. по элек­
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Аналоговые и цифровые корректоры: Справ. М., 1986. 184 с. 4. Окунев Ю. Б . Тео­
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канд. техн. наук, В. В. ТАЛАЛАИ, ст. инж.

УСТРОЙСТВО ПОВЫШ ЕНИЯ РАВНОМЕРНОСТИ РАСПРЕДЕЛЕНИЯ 
ТЕПЛОВЫ Х ШУМОВ ПО КАНАЛАМ ТОНАЛЬНОЙ ЧАСТОТЫ

Известно, что в радиорелейных линиях передачи прямой види­
мости и в тропосферных радиорелейных линиях для борьбы с селектив­
ными замираниями применяют разнесенный прием [1]. При этом ис­
пользуются различные методы сложения сигналов на выходах прием­
ников. Рассмотрим случай разнесенного приема со сложением сигна­
лов после частотного детектора. Такую схему можно использовать для 
повышения равномерности распределения мощности тепловых шумов 
по каналам тональной частоты радиорелейных линий с частотной моду­
ляцией и частотным разделением каналов, дополнив ее устройством 
инверсии группового сигнала [2]. Согласно [1] псофометрическая мощ­
ность теплового шума (в пиковаттах) в канале тональной частоты, вно­
симая приемником одной радиорелейной станции, определяется выра­
жением

где п — коэффициент шума приемника; к — постоянная Больцмана, 
равная 1,38 • 10~28 Вт/(Гц • К ); Т — абсолютная температура, при­
нимаемая равной 290 К; ЛГК — ширина полосы пропускания канала 
тональной частоты, равная 3,1 • 103 Гц; Кп — псофометрический ко- 
э̂ффициент для канала тональной частоты, равный 0,75; Рк — средняя 

-частота канала в групповом спектре, кГц; А/к — эффективное значе­
ние девиации частоты, соответствующее измерительному уровню сиг­
нала одного канала на частоте нулевых предыскажений, кГц; Р пр — 
мощность сигнала на входе приемника, Вт; рПр — коэффициент, учи­
тывающий изменение девиации частоты при введении предыскажений 
в зависимости от частоты канала.

0 )
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Из приведенного выражения следует, что мощность тепловых шу­
мов растет с увеличением Р к, т. е. с увеличением номера канала: в пер­
вом (нижнем) канале она минимальна, в последнем (верхнем) — мак­
симальна. Если не принимать дополнительных мер, то при определе­
нии параметров радиорелейных линий следует исходить из допустимой 
мощности шумов в верхнем канале. При этом мощность шумов в ниж­
них телефонных каналах заведомо меньше, что приводит к неэффек­
тивному использованию аппаратуры. Чтобы избежать этого, в радио­
релейных линиях с частотным разделением каналов и частотной моду­
ляцией применяют так называемое предыскажение сигналов. Для 
этого на входе частотного модулятора включается предыскажающий 
фильтр. Действие предыскажающего фильтра учитывается в выраже­
нии (1) коэффициентом рПр.

Рис. 1

Введение предыскажений сигнала значительно снижает неравно­
мерность распределения мощности тепловых шумов по каналам радио­
релейной линии связи. Тем не менее неравномерность распределения 
тепловых шумов сохраняется.

Для увеличения равномерности распределения мощности тепловых 
шумов по каналам тональной частоты предлагается использовать 
устройство [2], структурная схема которого приведена на рис. 1, 
В этом устройстве групповой сигнал в полосе частот от /д до с вы­
хода аппаратуры уплотнения 1 через разветвитель 2 поступает непо­
средственно на частотный м'одулятор одного передатчика 4 и через 
блок инверсии 3 на вход частотного модулятора второго передатчи­
ка 4. В блоке инверсии 3 производится преобразование частоты груп­
пового сигнала таким образом, что первый телефонный канал занимает 
место последнего и наоборот. Блок инверсии сигнала может представ­
лять собой обычный смеситель, частота гетеродина которого выбирает­
ся из условия /г = Е 2 +  Рл. Выделяя с помощью фильтра на выходе 
смесителя разностную частоту, получаем ,

/вых.СМ "  /г 2 == Р % “В  4*1 Р 2 ~  Р й

/вых.см =  / г  — х =  (2)

Таким образом производится инверсия спектра группового сигнала 
в блоке 3. С выходов передатчиков частотно-модулированные сигналы 
на частотах /х, /2, сложившись в полосовом фильтре, излучаются 
антенной. Эти сигналы принимаются приемниками 7. Тепловые шумы 
в каналах тональной частоты на выходах приемников 7определяются
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выражением (1). В верхнем плече приемной части схемы (точка А) 
мощность тепловых шумов в соответствии с выражением (1) будет мак­
симальна в верхнем телефонном канале, причем характер распреде­
ления шумов соответствует кривой 1 (рис. 2). В нижнем плече (точка 
Б) мощность тепловых шумов будет максимальна в нижнем телефон­
ном канале, а характер распределения отвечает кривой 2 (рис. 2). 
С учетом сказанного распределение мощности тепловых шумов по ка­
налам тональной частоты на выходе сумматора 9 будет соответствовать 
кривой 3 (рис. 2).

Как следует из рис. 2, распределение мощности тепловых шумов 
по телефонным каналам радиорелейной линии передачи стало более

равномерным.
Гаким образом, использование 

инверсии спектра группового сиг­
нала при разнесенном приеме сов­
местно с предыскажениями значи­
тельно повышает равномерность 
распределения мощности тепловых 
шумов по каналам тональной час­
тоты, что позволит эффективнее ис­
пользовать приемо-передающую ап- 

р1 рг паратуру станций радиорелейных
Рис. 2 линий передачи.

Список литературы: 1. Справ, по радиорелейной связи. М.. 1981. 405 с. 2. А. с. 
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/  : ;   ..........
Постоянное усложнение радиоэлектронной аппаратуры, использо­

вание в ней больших интегральных микросхем и микропроцессоров 
приводит к необходимости разработки вопросов тестирования и диагно­
стики неисправностей как на этапе проектирования, так и при изготов­
лении и наладке 11].

Процедура тестирования в общем случае включает в себя следу­
ющие основные этапы: выбор входных воздействий на тестируемое 
устройство (ТУ); описание на основе анализа функционирования ТУ 
ожидаемых выходных реакций на соответствующие входные .воздей­
ствия; генерация входных воздействий и выдача их на ТУ; регистра­
ция выходных реакций; сравнение выходных реакций с ожидаемыми

р 
•ШТЛС
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и анализ результатов [21. Данная процедура тестирования может быть 
реализована различными способами. "Наибольшее распространение 
получили анализаторы логических состояний (АЛС) и сигнатурные 
анализаторы [3]. •

IеДля производственных испытаний и эксплуатационного обслужи­
вания в основном применяется аппаратурный анализ, который позво­
ляет, прослеживая сигнатуры в контрольных точках схемы, быстро- 
и точно отыскивать вышедший из строя элемент. Метод не требует вы­
сокой квалификации персонала, легко автоматизируется, однако ис­
пользовать его на этапе проектирования невозможно.

В основе работы современных АЛС лежит метод тестирования ста­
тическими сигналами (МТСС) [3]. Суть его заключается в том, что со­
стояние всякой замкнутой системы остается неизменным произвольно 
долго, цока не возникнет воздействие (причина), вынуждающее си­
стему изменить свое состояние. В соответствии с принципом физиче­
ского детерминизма, базирующего на полном априорном знании всех 
входных воздействий и структуры ТУ, наблюдение ''системы в данный 
момент позволяет однозначно определить ее состояние в любой другой 
момент времени.

Все цифровые схемы, синтезируются из последовательностных 
и комбинационных элементов и имеют статическую природу. Так, раз­
личные декодеры, мультиплексоры, буферные приемо-передатчики 
и другие блоки, выполненные в виде комбинационных логических 
схем, сохраняют выходную информацию неизменной в течение всего 
периода времени, пока остаются неизменными входные сигналы.Ста­
тистическая природа последовательностных элементов следует из их 
сути.

Таким образом, возможность произвольно долго сохранять выход­
ную реакцию на выходах тестируемых элементов позволяет использо­
вать для их тестирования МТСС.

При тестировании с помощью АЛС для каждого конкретного вида 
неисправностей необходимо разрабатывать собственную процедуру 
испытаний. При этом один из основных моментов — построение раз­
работчиком тестовых программ. На их основе с помощью аппаратных 
средств формируются входные воздействия, представляющие собой 
комбинации импульсных сигналов с заданными временными характе­
ристиками и стандартными уровнями. Для регистрации выходных ре­
акций используются запоминающие устройства, помпараторы и спе-' 
циальные блоки распознавания событий, входящие в состав логических 
анализаторов. Следовательно, АЛС требуют для своей реализации 
значительных материальных затрат, при этом позволяют тестировать 
лишь определенные группы устройств, а их переналадка на другие 
группы зачастую малоэффективны.

Преодолеть эти трудности в значительной степени позволяет по­
строение АЛС на базе микроЭВМ (например, «Электроника-60»), ко­
торый был реализован авторами при разработке быстродействующего 
специализированного процессора обработки сигналов.

Рассмотрим основные особенности процесса тестирования с помо­
щью такого рода АЛС. ТУ связывается с каналом ЭВМ через адаптер



(рисунок). Тестовые входные сигналы выдаются на ТУ  из ЭВМ через 
'буферные регистры адаптера и переключатель, а выходные сигналы 
поступают в ЭВМ через переключатель и мультиплексор. Переключа­
тель позволяет произвести поразрядное подсоединение входных сигна­
лов к выбранным алгоритмам тестирования точкам схемы ТУ. Необ­
ходимость введения переключателя связана с индивидуальными осо­
бенностями ТУ  и его блоков. Аппаратурно он может быть выполнен 
в виде коммутационного поля или с использованием переключатель­
ных матриц. В последнем случае коммутация производится програм­
мно. Входные и выходные сигналы обычно формируются из следу­
ющих основных частей: адресной, информационной и управляющей, 
причем разрядность каждой части определяется структурой ТУ  и алго­
ритма тестирования.

, . ---------------------

Мулытллексор
7\

Г
буферные регистры

Адаптер

В  связи с этим целесообразно выбирать разрядность буферных ре­
гистров и мультиплексора равной разрядности используемой ЭВМ, 
а количество регистров и число входов мультиплексора — как част­
ное от деления (с округлением до наибольшего целого) числа разрядов 
входного или выходного сигнала на разрядность ЭВМ.

При использовании 36-разрядной микроЭВМ «Электроника-60», 
как показала практика, оказалось достаточным иметь четыре буферных 
регистра и четырехвходной мультиплексор, что. позволило реализо­
вать адаптер с незначительными материальными затратами.

т Регистры и мультиплексор подключаются к ЭВМ как внешние уст­
ройства, при этом каждому регистру и каждому входу мультиплек­
сора присваивается свой адрес. Если в ТУ имеются внутренние гене­
раторы, управляющие последовательностью выполняемых операций; 
то они отключаются, а их функции возлагаются на управляющую 
ЭВМ. Сами генераторы проверяются другими методами, например, 
с помощью осциллографа.

При составлении тестовых программ желательно максимально ис­
пользовать собственное матобеспечение ЭВМ, дополнив его драйве­
рами связи с нестандартными внешними устройствами и макрокоман­
дами для оперирования с отдельными разрядами (битами) сигналов. 
В процессе тестирования проводится отбор лучших программ, кото­
рые затем включаются в пакет тестовых программ ТУ.
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Программы группируются по выполняемым функциям.
Программы формирования тестовых воздействий и возможных вы~ 

ходных реакций. Эти программы составляются для ТУ  в целом, а также 
для различных его модулей (устройств, печатных плат и пр.). На осно­
вании алгоритма работы ТУ  и составляющих его частей разработчик 
находит верные отклики, с которыми в дальнейшем производится 
сравнение реальных выходных сигналов. Как правило, в процессе 
тестирования производится модификация входных воздействий с целью 
повышения информативности теста в целом.

Программы анализа выходных реакций. Это наиболее сложная часть 
программного обеспечения. На начальной стадии разработчик непо­
средственно наблюдает выходные сигналы и определяет по ним работо­
способность проверяемого модуля. По мере выявления и накопления 
формальных признаков неисправностей составляются программы при­
нятия решений и'выдачи, например, на дисплей сообщений об их ха­
рактере.

Пакет обслуживающих программ. Как правило, стандартных об­
служивающих программ и фрайверов ввода-вывода, входящих в опе­
рационную систему ЭВМ, недостаточно или они малопригодны для 
целей тестирования. Поэтому разработчик может дополнись опера­
ционную систему или сохранять свои программы в П ЗУ или на внеш­
них магнитных носителях.

В  таблице приведены разработанные авторами обслуживающие 
программы и объем занимаемой ими памяти.

№ Назначение обслуживающей программы Объем памяти
п/п (байт)

г Перевод двоичной информации в 8-ричную (или десятичную) 
с выводом на дисплей

52

2 Распечатка содержимого ячеек памяти в 8-ричном коде 108
3 Распечатка по битам 104
4 Копирование информации в ОЗУ . 16
5 Занесение информации в ПЗУ 36
6 Запись символьной информации в ОЗУ 80
7 Вывод символьной информации на дисплей 14
8 Маскирование выходных регистров интерфейса для селектив­ 16 •

ного анализа их содержимого
3569 Вывод графиков

Как видно, количество разработанных обслуживающих программ 
относительно невелико, а объем занимаемой ими памяти незначи­
телен, реализация дополнительного математического обеспечения не 
вызывает затруднений.

Приведенная методика тестирования с помощью микроЭВМ пока­
зала на практике высокую эффективность в смысле простоты реализа­
ции и требуемого объема математического обеспечения. К  недостаткам 
можно отнести то, что тестирование проводится на скорости, ниже ра­
бочей (если тактовая частота ТУ  выше, чем ЭВМ). Когда система не 
работает на пониженной скорости, то она заведомо неработоспособна.



С другой стороны, если система выдержала испытания, то это позволяет 
утверждать, что заложенный алгоритм ее функционирования выпол­
няется правильно, неисправных элементов нет и с большой вероятно- 

I стью система будет работать и при расчетном быстродействии (при 
правильном конструкторском решении)* В частности, проблема быст­
родействия не возникает при тестировании системы или ее блоков, 
если они уже работали, но по каким-либо причинам отказали.

Таким образом, метод тестирования статическими сигналами с ис­
пользованием микроЭВМ гибко настраивается на выполнение прак- — 
тически любых задач цифрового тестирования, и его можно успеш­
но применять для решения задач проектирования и наладки Новых 
радиоэлектррнных систем без значительных материальных затрат.

УД К 621.391.82 f
И. И. СНЫТКИН, канд. техн. наук

МЕТОДЫ И АЛГОРИТМЫ ФОРМИРОВАНИЯ СИСТЕМ НЕЛИНЕЙНЫХ 
РЕКУРРЕН ТН Ы Х ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ, СУЩЕСТВУЮЩИХ 

В ПРОСТЫХ ПОЛЯХ ГАЛУА ОР(р)

В теории ШШС термин «нелинейные рекуррентные последователь­
ности» (НЛРП) относится ко всем кодовым рекуррентным последова­
тельностям (КРП ), которые не генерируются посредством регистров 
сдвига с линейными обратными связями. Вопросы формирования и вы­
бора НЛРП с потенциально неулучшаемыми автокорреляционными 
свойствами рассматривались в работах [1—5]. Так, в работе 13] изу­
чались вопросы формирования и исследования свойств НЛРП в Виде 
кодов квадратичных вычетов для длительностей I  <709, а в работе 
14] — тех же кодов для Д < 1009 и характеристических для I, < 
< 136'. Исследования в этой области были расширены и дополнены 
рассмотрением вопросов построения систем (или кодовых словарей) 
данных НЛРП на основе их авто- и изоморфных преобразований [1]. 
Однако, как показывает практика, формирование и исследование 
свойств данных НЛРП больших ( I  >  1000) и сверхбольших (Ь >  
>  10000) длительностей чрезвычайно затруднительно, так как исполь­
зуемые методы [1; 3; 4) и процедуры формирования НЛРП не эффек­
тивны, -Грудоемки и требуют больших затрат времени даже с приме­
нением самых мощных ЭВМ, уже-начиная с Ь > 100. Это связано 
с тем, что они, с одной стороны, базируются на использовании таблиц 
первообразных корней 0 по простым модулям р и таблиц индексов 
простых чисел р 161 для небольшого их числа р < 109, и поэтому 
трудно алгоритмизируемы, а с другой — связаны с оценкой величи­
ны 0', которая даже при 0 <  10 и г >  100 (I =1, Ь) оказывается на­
столько большой, что с ней нельзя оперировать даже используя самые 
мощные ЭВМ. Формирование же больших объемов кодовых словарей 
НЛРП больших, сверхбольших длительностей [2; 5], является актуаль­
ной задачей при построении помехозащищенных систем связи с ШШС, 
особенно специального назначения.
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На основе установленных автором и приводимых без доказательств 
систематических,комбинационно*логических соотношений в теории чи-> 
сел и конечных полей рассматриваются эффективные программные 
методы и алгоритмы, положенные в основу программного обеспечения 
ЭВМ.'микроЭВМ и микропроцессоров при формировании в реальном 
масштабе времени систем НЛРП, существующих в простых полях Га- , 
луа GF (р), больших и сверхбольших длительностей. , / , 1

Правила’ построения НЛРП в полях GF (р). Построение НЛРП не­
четной длительности L ~  'р в виде кодов квадратичных вычетов и чет- 

~нОй длительности L = р  — 1 в виде характеристических'кодов' Г  ба­
зируется на использовании свойств двузначного характера ф (•) муль­
типликативной группы G ( р 1) полей GF (р) [1]. Так, для первого 
случая правило имеет вид • ' s '

GF (р) = \cii: i =  0, 1 р — 1}; L  == р  = 4• / -f-1, 4—t -f- 3;
t =  0, 1, 2 ...;  v — {vf : i ..== О, 1, . . .  wp — 1};

u0 == 1, Vi = ф (at) =  ф (t), i  Ф  0 (mod p), (1)
а для второго — соответственно

GF(p) = {а,- : i = 0, 1, . . .  , p — I}; L=* p — L — 4-t, 4*/ -j- 2;
t = 0, ], 2, 3 v — {v i: t = 0, 1 ,____   p — 2}; * '

Vi = ф(0‘ -)- 1), при 0' -f 1 ^  O(modp);
Vi — ±1, при 0‘ +  1 =  0(modp). (2)

Здесь at — i -й элеменр поля GF (p); 0 — первообразный элемент по­
ля GF (p); ф ( - ) — характер, который при выполнении условия [6} 
а = 0U (mod р) (3), где и — индекс числа a (ind а) пв модулю р оцени­
вается как

ib (а) =

Как видно из правил (1), (2), соотношений (3), (4) и работы [1], ос­
новные* трудности построения НЛРП такого типа заключаются непо­
средственно в вычислении первообразных элементов 0, характеров 
ф (а) и индексов̂  и (ind а) согласно (3), (4), в определении между 
и (ind а) и номерами i элементов необходимых соответствий согласно 
(1) и (2).

В дальнейшем вопросы построения НЛРП на основе кодов Якоби 
и Холла рассматривать не будем, поскольку данные коды — это част­
ный случай оптимальных КРП  для весьма ограниченного числа неко­
торые из длительностей L кодов квадратичных вычетов [ 1 >7; 8].

Новые положения в теории чисел и теории полей GF (р). Строгие 
математические доказательства приводимых положений опущены 
вследствии их громоздкости, с доказательствами можно ознакомить­
ся в работах [7; 8]. Однако справедливость и очевидность данных по­
ложений буд^т продемонстрированы на примере.

Л е м м а  1. Сумма любого простого числа а (кроме 2) с числом 2 
является нечетным несоставным или составным числом, а с любым

, 1, u=='0(mod2); 
exp (Jim) - 1 ? e  , (mod 2). <4>
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ч ,
другим простым числом р> 2— четным составным числом, т . е. число 
4р +  р) всегда разложимо на простые сомножители

xt :a + р ~  х?1 * xp •... • ж®", Г*» 1, п.
■ ■ )
Лемм а 2. Индекс ind а числа а, взаимно простого с простым мо­

дулем р поля GF (р), (а, р) жт 1 и а <  р, равен сумме, приведенной по 
модулю (р — 1) индексов чисел, разлагающих на сомножители число 

,, ія  4-р), пг. е. ind а т  (ind ж?* +  ind л£* +  ... +  ind je“»)(mod(p — l )).
Пример; G F (p ^  13) « (О , 1, 2, ...»  12}, 0 - 2 , ind І — О, 

Ind 2 «я 1, Ind 3 »■ ind (3 +  13) =* ind 2* = 4* ind 2 *«4, ind 4 ь» ind 2*«» 
=  2-ind2 »  2, ind 5 *= ind (5 + 13)»= ind (2-3*) = ind 2 +2*ind3*= 
™  9, . . ,  , и т. д,
Есл и  значения индексов рассчитывать в соответствии с (3), то можно 
убедиться в справедливости примера и лемм 1, 2, Методика, опреде­
ляемая леммами 1, 2, исключает необходимость использования, как 
это делается в работе [11, таблиц индексов простых чисел, приводимых, 
в работе [б], освобождает от трудоемких операций, определяемых вы­
ражением (3) и весьма эффективна при ручном формировании НЛРП  
с L  <  100.

Л  е м м а 3. В  простых полях GF (р) элемент а — 1 имеет два значе­
ния индекса: 0 и (р — 1).

Л е м м а  4. Индексом элемента at мультипликативной группы 
поля GF (р) является число (і — 1), т . е. ind а£ = і — 1, если і —- номер 
элемента а{, і ==1, 2, р — 1.

С л е д с т в и е .  Независимо от того, с применением какого именно 
первообразного элемента 0 вычислен элемент мультипликативной 
группы ah имеющий номер І, и кйкое численное значение он имеет, 
индекс элемента at равен і — 1.

Л  е м м а 5. Любой фиксированный элемент а мультипликативной 
.группы поля GF (р) имеет число ср (р — 1) изоморфных индексов, где 
<Р (р — 1) — функция Эйлера о т (р — 1), разбивающихся на два непе- 
ресекающихся класса: инверсные и неинверсные.

Ле мма  6. Если с = ц>(р — 1), а 0 г = 0{, 0а 0f;* (mod р), 03s=
=  0ia (mod р) , ,.. . , 0С =  Qic(mod р) — изоморфные первообразные 
элементы поля GF (р), то  изоморфные индексы уъ у2, . . .  ус любого 
фиксированного элемента а мультипликативной группы G {p — \) 
и показатели степеней при 0г, т . е. k2, ks. .. ., kc связаны следую­
щим соотношением:

Ї 1525К  ' ks-ya=B ...sskc ■ Ус (mod (р — 1)). , (5)

Сле'дствие.  Если известно множество (с} = { ф ( р — 1)} = iki} 
и индекс Yj числа af_G(p — 1) при основании 0,, тогда для вычисле­
ния всех изоморфных индексов Ya> - • •> Ус числа а необходимо ре­
шать сравнение (5).

Т е о р е м а 1. Если і является номером элемента а{ мультиплика­
тивной группы G (р — 1) поля GF (р) и приникает рекур рентно значе-
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ним i « 1 ,2 , р — 1, а В* есть любой к-й изоморфный первообразный 
влемент поля GF (р), то  с точностью до изоморфизма элементы ас (
( G ip — 1), их индексы ind at и номера позиций i связаны рекуррент- 

- ным соотношением

На основании теоремы 1 вычисление последовательности элемен­
тов а( и их индексов при любом первообразном 0К существенно упро- 

I щаегся и сводится к решению рекуррентного соотношения (6), каждый 
на сомножителей правой части которого не превышает модуля р, При 
атом не требуете^, как и в случае леммы 2, использовать таблицы ин­
дексов чисел, решать постоянно соотношение (3). Кроме того, соотно-. 
шеиие (6) легко алгоритмизируется, что позволяет успешно применять 
его для программного обеспечения при формировании НЛРП,

На приведенном в табл. 1 конкретном примере построения элемен­
тов а, поля GF (13) и вычисления индексов элементов можно просле­
дить справедливость лемм 3—6 и теоремы 1.

При формирований НЛРП в простых полях GF (р), как следует из 
(1) (3), (б), требуется знание первообразного элемента 0. С этой це­
лью в работе [1] используется таблица первообразных корней (элемен­
тов), приводимая в работе [6], так как вычисление 0 для каждого кон­
кретного поля GF (р) является трудоемкой задачей [6]. Действительно, 
согласно работе [61, для того чтобы число 0, взаимно простое с р, т. е. 
(0, р) = 1 , было первообразным корнем по модулю р, необходимо и до­
статочно, чтобы это 0 не удовлетворяло ни одному из сравнений

Ш С С
0*» ф  1 (mod р); 0*» ф  1 (mod р), . . 0й* ф  1 (mod р), (7)

где с = ф (р)ш, ф (р) — функция Эйлера, glt g2, ..., gk — различные 
простые делители числа с.

Методику вычисления 0 можно свести к следующему легко алго­
ритмизируемому утверждению.

У т в е р ж д е н и е  1. Так как ц> (р) = р — 1, то, возводя после­
довательно числа натурального ряда g — 2, 3, 4... в степени х = 
(р — 1), (р — \)/Кь , (p-~l)/Kt с помощью рекуррентного соот­
ношения ах~1 == l-a(modр), I =  a*-2(mod,»), где К г— вычисляемые 
простые сомножители числа (р — 1), и анализируя результаты сог­
ласно условию (7), получаем значение 0.

Методика формирования НЛРП в соответствии с правилами (1) 
и (2) сводится к следующему.

У т в е р ж д е н и е  2. Для формирования НЛРП в соответствии 
с правилом (I) необходимо вычислить первообразный элемент в со­
гласно утверждению I, затем вычислить последовательность элемен­
тов at поля GF (р) согласно соотношению (6) при г = 0, 1,2, р — 1. 
Поскольку в этом случае i есть индекс а( (согласно теореме 1), то по­
следовательность значений характера ф (а,) (в соответствии с (4)) бу­
дет представлять собой чередование (меандр) символов (1, — 1). Для 
обеспечения равенства ф (а{) =ф (i) достаточно с помощью цикла 
перестановочного соответствия последовательности чисел i =0,1, ...,
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Т а  б л  и в, а 4  ■ •

/>=13 
ф(/>— 1) =

GF(13) =  (0, 1, 2, . . .  ,12}; . Л . : 
К , =  1, K 2 = 5, =  7, К 4 = 1 1 },л ч ; •• , ,

0 f1 =  2, at =  {1, 2, 4,8
Yi -  ind6, ai =

3,6, 12; 11, 0, 5, 10,V}-, t= "i;'2 , 3, . . .  , 12, 
{0 ,1 ,2 ,3 ,4 ,5 ,6 ,7 ,8 ,9 ,1 0 ,1 1 }

02 =  0^* ~  6 (mod 13), a, «  {1, 6,10, 8, 9, 2, 12, 7, 3, 5, 4, 11},
Y2 =  ind0j a{ =  {0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11}, Ї  = 1, 2, 3, . . .  , 12 ;

0S =  Of*s  11 (mod 13), =  I, I I ,  4, 5, 3, 7, 12, 2, 9, 8, 10, 6,
Ys <=> ind0s al =  {0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11}, t =  1, 2, 3.......... 12 ,

04 £ 0 f‘ = 7 (mod 13), =  1, 7, 10, 5, 9, 11, 12, 6, 3, 8, 4, 2, ■ 
74 =  '"nf’e4a; =  i ° .  2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11}, і =s l, 2, 3', . . .  ,12  "*

a, сц = 07* = 01а з  61s = 84* (mod p =13)

1 1 = 2° = 6 °  = 11° -s 78 mod 13

2 2  3  2 a  6“ = 11’ =711 mod 13

3 3 = 2* = 6« =114 = 78 mod 13

4 4 = 2а = 610 = I I а 3 7%a mod 13

5 5 & 2» =6* 3  І l.8 = 7» mod 13 . 
У

6 6 = 25 = 6 i = l l ‘i = 75 mod 13

7 7 = 211 = б7 з  I I 6 = 7* mod 13

8 8 _  2з = 68 = 11» = 7“ mod 13

9 9 = 2s = 6* 3= 118 = 74 mod 13

10 10 s  210 = 6a = 1010 s . 7» mod 13

11 11 3  25 s  6“  = 1П = 7s mod 13

Пример.
11 = 3 = 2 *3  (28)» =  (2»)4 з  (211)8 mod 13.

Yi =  4 з  (KaYa =  40) = (ТС37з =  28) = {K 4Y* = 88) mod 12.
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p -̂•'I'TftJfctaBMTb такую последовательностьф (а{), при которой at = i. 
Тем самым будет сформирована НЛРП в виде кодов квадратичных вы­
четов.

У т в е р ж д е н и е  3. Для формирования НЛРП согласно пра­
вилу (2) необходимо вычислить первообразный элемент 0 (согласно 
утверждению 1), затем вычислять at =  0» + 1 (mod р) и соответствую­
щие характеры ф (а,) по следующей методике: из свойств сравнений 
следует, что если X( S= 0‘ (mod р), то Х{ -f 1 =  0' -f- 1 (mod р). Следо­
вательно, вычисляя xt согласно (6) и прибавляя к Xj единицу, полу­
чаем ас. Для Хс значение С является индексом, тогда для а- индексом 
будет такое число г, при котором хг — ас, та е. аг =  62 (mod р).

Таким, образом, с помощью цикла перестановочного соответствия, 
Ставя в соответствие каждому ас из массива \а{] такое значение 
(=  г, 'прикотором а, — х,_, формируется массив индексов [«,] для 
[ас], Однако в массиве [хс] всегда отсутствует число р. а в массиве
Ё г] — число 1. Учитывая лемму 3 и тот факт, что значение позиции 

ЛРП vc — 1 справедливо для а, = 0 (mod р) и щ 0 (mod 2), можно 
утверждать, что замена числа р в массиве [at] на 1, обеспечивает 
Соответствие массивов [at] и [Хс] по набору чисел и однозначное 
соответствие массивов \ut] и Ja J. Анализируя массив [и,К согласно 
(4)'на четность, формируют НЛРП в виде характеристических кодов.

Для формирования кодовых словарей НЛРП фиксированной дли­
тельности необходимо, согласно [1], вычислять авто- и изоморфные 
коэффициенты разностных множеств НЛРП А = {dj, а2, ak\, где 
ak номер позиций НЛРП с символами 1, т. е. определять все разностные 
множества в^ а

At == tA (mod L ) == {talt ta2 . . .  , tak) {mod L). (8)
Здесь t ( T  содержит qp (L ) чисел взаимно простых с L.

Методика вычисления множества Т [1] неэффективна, так как свя­
зана с большим объемом вычислений и трудно алгоритмизируется. Бо­
лее простая методика [7] заключается в следующем утверждении.

У т в е р ж д е н и е  4. Испытывая число L (длительность НЛРП) 
на делимость на множество чисел 2 ,3 ,..., Ь/2, определяем множество 
простых сомножителей {/с} :L  — i“1-/“2, , /“ б- Затем из множества
чисел {1, 2,’3, . . . ,  L — 1} выбрасываются числа, делящиеся на ilt 
12, 1с методом «решета Эратосфена» [6]. Тем самым формируется 
множество чисел Т. Затем, испытывая сумму каждых двух любых 
чисел множества Т на выполнение условия /,- + 4 ^ 0 (modL), [ Ф  k, 
отыскивают наименьшие числа, подчиняющиеся данному условию. 
Теги самым формируется множество неинверсно-изоморфных коэффи­
циентов Та, используя которое, получают неинверсно изоморфные 
множества At согласно (8) несущие в себе изменения тонкой внутрен­
ней структуры соответствующих ИМ НЛРП.

Вычисление автоморфных и инверсно-изоморфных разностных 
множеств At не имеет смысла потому, что в соответствии с работой [1] 
автоморфным At отвечают циклические сдвижки символов НЛРП, 
а инверсно-изоморфным At — зеркальные отображения с цикличе­
ским сдвигом символов НЛРП.
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Т аблш ц * З

СІ
А2

АЗ 
А 4 
Л5

А6 
■ А7 
А8

В9 
А10 
ВИ 
В 12, 

ЛІЗ 
А 14 
Сі 5

Оператор начала процедуры.
Описание заглавия и формальных параметров процедуры 
ВЫ ЧЕТ  (0, р, I ,  V):
Описание параметров тела процедуры.
Формирование первого и второго элементов поля О/* (р).
Оператор формирования Л* элемента поля ОР (р) по соотношению А/ = 
=
Деление А і  на модуль р.
Нахождение остатка частного от деления.
Умножение на модуль остатка частного от деления и нахождение целого 
от произведения и формирование массива элементов поля б/1 (р). 
Проверка условия равенства ряда натуральных чисел элементу щ, 
формирование массива индексов элементов а{.
Проверка условия на четность индекса элемента а{.
Присвоение 1 КОДОВОЙ ПОЗИЦИИ I

Присвоение — ! КОДОВОЙ ПОЗИЦИИ V/.
Присвоение 1 первой КОДОВОЙ ПОЗИЦИИ V!-  

Оператор вывода на печать.

Рис. 1
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Рассмотренные методики положены в основу алгоритмов форми- і
роданид Ш ЙЪ 1

Алгоритмы формирования НЛРП в полях О/7 (р). На риг 1 приве- і 
да», а я табл. 2 раскрыт алгоритм «ВЫЧЕТ», позволяющий при зада- | 
ваемкх значениях первообразного элемента 8 и длительности I  — р =г ■ 
2̂ 41 +  |,4< 4* 3 формировать НЛРП нечетной длительности Ь в виде 
кодов квадратичных вычетов. 1

Рис., 2

На рис. 2 представлен, а в табл. 3 раскрыт алгоритм «ХАРА», 
позволяющий при задаваемых значениях первообразного элемента 9 
и длительности Ь = р — 1 = 4/, 4̂  +  2 формировать НЛРП четной 
длительности Ь в виде характеристических кодов.

Данные алгоритмы, ориентированные на языки высокого уровня, 
являются эффективным программным обеспечением для ЦВМ, мик- 
роЭВМ и микропроцессоров для формирования в реальном масштабе 
времени кодовых словарей НЛРП любых длительностей Ь — р, р — 1,

127



Т а б л и ц а 3

C f
.. - .......  ч. --- --- ----- • , ---: ТС

Начало процедуры. А ” '
А 2 ■Описание заголовка процедуры н формальных Нараметров «ХАРА»

•; (0, р, L ,y ). .
АЗ - ; ©ццсдние. параметров тела процедуры.
А4, Формирование массива элементов at согласно рекуррентному выражению-
А 41 ai = ai—10 (mod р).
Л5 Формирование-массива элементов at s  8г -f- 1 = -ф- 1 (mod р).
Л51 Увеличение на 1 элементов щ, т. е. а* = ai -j- 1.
552 Проверка уЬловия ф (ас) =  р.
А 53 Присвоение ф(аг.) =  1.
56 Проверка условия ф {at) = ф (а*). >
А7 Формирование массива индексов элементов а*.
А8 Формирование кодовой последовательности V.
581 Проверка условия на четность массива индексов элементов а*.
Л82 Присвоение vt — 1. -
Л83 Присвоение v{ — 1.
59 Проверка условия v\L)=- 1.
А10 Формирование кодовой последовательности.
5101 Проверка условия vt =  1, J
Л 102 Присвоение vt =  —1.
Л 103 Присвоение Х>[ =  1.
С11 Оператор $:онца процедуры.

где р — простое число. Как показал опыт, данные алгоритмы с ис­
пользованием средних по мощности ЦВМ серии «ЕС» позволяют фор­
мировать кодовые словари НЛРГ1 длительностями Ь >  1000 за 
единицы минут.
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