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УД К 621.372

С. Ф. СИМОВСКАЯ, канд. техн. наук, Е. 3. САХНОВСКИИ

ОРТОГОНАЛЬНЫЙ ФИЛЬТР Л А ГЕ РР А  С ПАРАЛЛЕЛЬНО­
ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОЙ СХЕМОЙ ЕГО РЕАЛИЗАЦИИ

Ортогональный фильтр Лагерра является линейной системой 
с  одним входом и п выходами, откликающейся на типовое воз­
действие вида дельта-функции 6 ( 0  семейством ортогональных 
функций Лагерра [1; 2 ]. Ортогональные фильтры широко приме­
няются в коррелометрах [3], спектроанализаторах, конструируе­
мых на их базе. При использовании ортогонального фильтра в фор­
мирователе коэффициентов разложения, например в случае разло­
жения корреляционной функции в ряд, выходные сигналы фильтра 
Лагерра определяются по формуле

I
=  Лх,и

где х(7) — входной сигнал; gk(’t) — импульсная характеристика 
/г-н ячейки, представляющая собой (с точностью до масштабного 
коэффициента) &-ю функцию Лагерра.

В частном случае на выходе ортогонального фильтра Лагерра, 
возбужденного 6 -функцией, получается семейство функций Лагер- < 
ра 1к(х ) = е~ х/2Ьи(х), Ьц(х) — полиномы Лагерра.

При синтезе канонической системы ортогонального фильтра
к

Лагерра используется соотношение Ки{р) =  П АЛр). Здесь /(*(/?)-
I о

передаточная функция й-й ячейки фильтра; Л: ( р ) — передаточная, 
функция 1-го элементарного четырехполюсника,

А 0 (Р )  =  1/(1 +  ^ ) ,  А ,  ( р )  =  ... =  А к ( р )  =  ( ^  -  1 ) / ( х  +  ^

Для реализации такой ортогональной системы используется по­
следовательное соединение резистора и операционного усилителя 
с обратной связью [3]. Каждая ячейка, кроме последней, соедине­
на разделительным конденсатором со входом операционного уси­
лителя последующей ячейки и подключена через инвертор ко вход­
ному резистору упомянутой последующей ячейки.

Для повышения точности формирования откликов ортогональ­
ного фильтра Лагерра, содержащего п ячеек, можно использовать 
параллельно-последовательное построение его схемы (рисунок)« 
В устройство фильтра Лагерра введена последовательность из п— 1 
суммирующих усилителей, каждый из которых снабжен £ +  1 вхо­
дами и имеет коэффициент передачи а1к, по г-му его входу, рав-г 
ный величине а/, 7г =  2 г_1СУ-1. Здесь /г — порядковый номер сумми­
рующего усилителя, — 1 ; СУ'+1— число сочетаний из к по
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і— 1 . Сигнал с первой ячейки подается на выход фильтра через 
инвертор, а с остальных ячеек — через суммирующие усилители. 
Каждый суммирующий усилитель имеет входы, количество кото­
рых на единицу больше его порядкового номера -в последователь­
ности. Суммирующий усилитель состоит из операционного усили-

теля ОУ с резистором Roc в цепи отрицательной обратной связи. 
Вход k jvo операционного усилителя соединяется с каждым из 
k+ \  входов суммирующего усилителя через входные і резисторы 
в km  сумматоре Ritk (рисунок). Значения Ritk связаны с величи­
ной сопротивления Roc резистора отрицательной обратной связи 
зависимостью Ri, h=R odai, k, где ai, k — коэффициент передачи k-ro  
суммирующего усилителя по і-му входу.

Сигнал Ui(t), сформированный в І-й ячейке фильтра, поступа­
ет іна £-е входы всех суммирующих усилителей, а также и а после­
дующую (i-t-il ) -ю ячейку фильтра, с  выхода которой подается на 
( і+ 1 )-е  входы суммирующих усилителей. Усиленные сигналы в со­
ответствии с коэффициентом передачи сн, h по каждому г-му входу 
усилителя инвертируются и суммируются. Выходной сигнал каж ­
дого из k-x суммирующих усилителей

* + 1

«выхл ( t )  — — j ü a t . k  «і (І )-

При конструктивном выполнении фильтра Лагерра переход от 
схемы с последовательно соединенными ячейками к схеме с па- 
раллельно-последовательным ее построением может привести 
к уменьшению сужения эквивалентной полосы пропускания филь­
тра, снижению искажения его импульсной характеристики и в ре­
зультате — к повышению точности формирования выходных сиг­
налов.
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Для оценки точности формирования выходных сигналов разра­
ботали экспериментальный макет ортогонального фильтра Лагер­
ра. Лабораторный макет состоял из пяти ячеек, каждая из кото­
рых содержала последовательно соединенные входные резистор 
и операционный усилитель, между зажимами которого подключе­
на цепь отрицательной обратной связи, состоящая из параллельно­
го соединения резистора и конденсатора.

Точность фильтра Лагерра с последовательно-параллельной 
схемой проверялась в лабораторных условиях на макете фильтра. 
При опытной проверке оценивались ошибки приближения в равно­
мерном смысле откликов ортогонального фильтра Лагерра на вход­
ной сигнал в виде 6 -импульса к рассчитанным теоретически функ­
циям Лагерра соответствующего порядка. Результаты опытной 
проверки показали, что точность формирования выходных сигналов 
фильтром Лагерра с параллельно-последовательной схемой повы­
шается не менее чем в 1,5 раза.

Рассматриваемый фильтр Лагерра промоделировали на анало­
говой вычислительной машине (ABM) МН-7М. При формировании 
ортогональных функций Лагерра, которыми являютея импульсные 
характеристики ячеек ортогонального фильтра, для имитации типо­
вого воздействия типа б-функции на вход моделируемого фильтра 
Лагерра с  постоянной времени, равной 1 с, подавались прямо­
угольные импульсы длительностью 2 0  мс, т. е. много меньшей его 
постоянной времени. Испытания проводились по следующей ме­
тодике.

Прямоугольные импульсы с частотой следования 10 Гц с гене­
ратора импульсов Ф590 поступали на цифровой делитель частоты 
на 10 0 , выходы всех разрядов которого подавались на две схемы 
совпадения. Выходной сигнал первой схемы совпадения вырабаты­
вался в момент времени, соответствующий нулевому состоянию 
всех разрядов делителя частоты. На входы второй схемы совпаде­
ния могут подаваться любые комбинации разрядов делителя час­
тоты. Поэтому выходной сигнал данной схемы совпадения появлял­
ся в один из моментов времени наличия импульса от генератора. 
Этот импульс подключался ко входу «ЗАПУСК ВНЕШНИЙ» ана­
лого-цифрового преобразователя (АЦП) Ф722/3. Выходной сигнал 
первой схемы совпадения через формирователь импульсов, выра­
батывающий импульсы длительностью 20 мс, поступал на АВМ, 
на вход «СЧИТЫВАНИЕ» АЦП и на запуск развертки осцилло­
графа С1-19Б. Сигналы с АВМ подавались на вход осциллографа 
и на АЦП, выход которого представлял выборки значений выход­
ных сигналов фильтра Лагерра в дискретные моменты времени, 
определяемые работой генератора импульсов. Выходной сигнал 
АЦП в двоичном коде поступал в блок индикации, где считывался. 
Выходные сигналы ячеек фильтра Лагерра наблюдались на экра­
не осциллографа.

5



По полученным при моделировании на ABM МН-7М фильтра 
Лагерра опытным данным рассчитана погрешность равномерного 
приближения

=  yk(^i)\lh(^i)i

где h (ti)  — значение k -й функции Лагерра в точке it. Результа­
ты моделирования показали, что точность приближения в равно­
мерном смысле для исследуемых ячеек при построении фильтра 
Лагерра по параллельно-последовательной схеме повышается при­
мерно в  полтора раза.

Список литературы: 1. Мирский Г . Я ■ Аппаратурное определение характеристик 
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УДК 621.396

И. Н. ПРЕСНЯКОВ, канд. техн. наук, О. Г . РУДЕНКО, канд. техн. наук,.
О. В. СЫТНИК, канд. техи. наук

АДАПТИВНАЯ СИСТЕМА Д Л Я  ПОДАВЛЕНИЯ ПОМЕХ В УСЛОВИЯХ  
АПРИОРНОЙ НЕОПРЕДЕЛЕННОСТИ

При исследовании различных радиотехнических систем обра­
ботки сигналов в условиях отсутствия достаточно полной априор­
ной информации о корреляционных свойствах помех все более 

'широкое распространение получают адаптивные методы. Весьма 
перспективно применение данных методов при анализе устройств 
обработки сигналов в антенных решетках (А Р). Такой подход, 
позволяет не только оценивать вектор весовых коэффициентов ре­
шетки в условиях априорной неопределенности, но и формировать, 
диаграмму направленности антенны с заданными свойствами.

Однако в связи с тем, что при сканировании луча антенны 
и действии различного рода помех накладываются жесткие требо­
вания к быстродействию алгоритмов обработки сигналов в АР, 
возникает задача выбора алгоритма оценки, с одной стороны, до­
статочно простого в вычислительном отношении, а с другой — обес­
печивающего получение приемлемой оценки вектора весовых ко­
эффициентов решетки.

Ряд задач радио- и гидролокации характеризуется относитель­
но высоким соотношением сигнал-шум и отсутствием априорного 
описания входных сигналов. В этих условиях алгоритм вычисле­
ния оценки вектора -весовых коэффициентов, предложенный в ра­
боте [1 ] , не удовлетворяет критерию оптимальности одновремен­
но по двум параметрам — величине дисперсии оценки вектора 
весовых коэффициентов и показателю скорости адаптации. Кроме 
того, эффективность алгоритма, рассмотренного ранее [1 ] , резко 
падает при наличии корреляции между сигналами источников по­
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мех. Основное достоинство данного алгоритма, обеспечившее ши­
рокое применение его при решении подобных задач,— вычислитель­
ная простота, обусловленная минимумом используемой информа­
ции. Этот алгоритм относится к одношаговым, т. е. использующим 
при построении очередной оценки информацию только об одном 
последнем шаге.

Поэтому целесообразно рассмотреть одношаговые алгоритмы, 
обладающие более высокой скоростью сходимости по отношению 
:к известному алгоритму Уидроу [1].

Пусть прием ведется на эквидистантную АР, содержащую N  
изотропных элементов. В зоне обзора решетки действует М узко­
полосных источников сигналов «г(Х)- ЭДС в элементах решетки, 
наведенную полем источников, можно представить векторам раз­
мера N

м
* ( 0  =  2  *  ( 0  5, +  Iх (*) =  х  ( 0  +  (О,

*=1

Гд е 5  Г =  ( 1 , е_,шгтг, е~!т12х1, ... ,

Выходной сигнал антенны в векторной форме имеет вид

у (*) =  Х ТЦ) И7* +  р  ( * ) = у ( * )  +  & (*).

З д есь  УР*Т — вектор весовых коэффициентов решетки, №*т — 
=  ........1^ ) ;  — знак комплексного сопряжения; $х (0 »
5У(О — помехи, относительно которых сделаем следующие пред­
положения.

1 . Iх (О — реализация А^-мерного случайного процесса с нуле­
вым средним и ковариационной матрицей вида Е{^х ^)\хт(1) }= о у ,  
где Е  {•} — оператор усреднения, / — единичная матрица; (£)— 

реализация скалярного случайного процесса с нулевым средним 
£ ^ ( 0 )  = 0  и Дисперсией Е  (О)2} =  32-

2 . $х ( / ) . £ у ( 0  некоррелированы с сигналами X  (*), «/(/).
Задача подавления помех заключается в определении вектора 
минимизирующего среднюю мощность выходного сипнала

Е\у*Щ } = М ггр>№. 0 )

З д е сь  I? — пространственная корреляционная матрица поля, пода­

ющ его на решетку, =  £  {X  (/) Х г (/)1-
Представим /? как Я =  Р Р Р Т +  о\1, где Р  — (ДгХАГ)-матрица, 

столбцами которой являются векторы фазовых задержек сигналов, 
содержащие информацию об угле наклона франта волны, падаю­
щей на решетку от соответствующего источника; Р  — матрица 
коэффициентов взаимной корреляции между сигналами источни­
ков, Р  =  £ ,{5; (0«£т (0 )- Если число источников в зоне обзора антен­
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ны Л1 ^ Л '— 1 , то согласно известной [2 ] теореме оптимальным ве­
совым вектором решетки является собственный вектор V матрицы 
Я, соответствующий 'наименьшему собственному числу, даже если 
сигналы источников коррелированны. При этом весовой вектор 
соответствующий V, может быть определен из рекуррентного соот­
ношения, базирующегося на градиентном алгоритме Уидроу [1] 
при ||И7||2= 1 , где | | - )|2 — евклидова норма вектора

=  ЧГя - 1  -  Х тп -  ч у „ Х я . (2 )

Здесь т — некоторый параметр.
Очевидно, что и скорость сходимости, и состоятельность этого 

алгоритма в значительной степени зависят от значения параметра 
у. Рекомендации по выбору у [ 1 ] не удобны для практической 
реализации, поскольку задают только пределы, в которых обеспе­
чивается сходимость алгоритма, описанного в работе [1]. Вычис­
ление этих пределов — трудоемкая задача, которую невозможно 
решить по одному измерению.

Поскольку число источников, их мощность и положение в про­
странстве изменяются с  течением времени, выбор оптимального* 
значения т, обеспечивающего максимальную скорость сходимости 
алгоритма в реальном масштабе времени, не представляется воз­
можным.

Более простым, с нашей точки зрения, является подход, осно­
ванный на минимизации функционала, отличного от ( 1 ) ,

Если в качестве минимизируемого функционала выбрать ве­
личину (уп— №тХ п)2 (3), то градиентный алгоритм минимиза­
ции (3) будет иметь вид

^  =  ЧГп-г -  7„ (Уп -  Х п, (4 )

где 7 „— некоторый параметр.
Очевидно, что свойства алгоритма (4), как и (2), в значитель­

ной степени определяются выбором параметра 7 . Вычислительна!» 
простота и универсальность градиентного метода, реализованного 
в алгоритме ^4), обеспечили ему широкое применение при мини­
мизации (3) в условиях недостаточной априорной информации
о .полезных сигналах и действующих в системе помехах. Сходи­
мость процедур типа (4) доказывается при довольно широких 
предположениях относительно параметра ул (требуется лишь схо­
димость и расходимость соответствующих рядов). При практиче­
ской реализации подобных алгоритмов важнейшим показателем 
их работоспособности является скорость сходимости. Поэтому па­
раметр 7 „ должен выбираться не только из условий сходимости
(4), но и из условий его наиболее быстрой сходимости.

В качестве критерия сходимости используем евклидову норму 
параметра рассогласования <|>„ =  ||9„||2 (5), где 6п =

N

||0„||2 =  2  в2/- Д алее вычитаем оптимальное значение векто*ра 
/ _ 1  П >



весовых коэффициентов из обеих частей соотношения (4 ). 
Полученное выражение умножим слева на 0£, подставим его 
в (5) и, дифференцируя (5) по 7 , получим линейное относитель­
но т алгебраическое уравнение, решение которого имеет вид 

1 /||*„1Г ( 6 ). Подставляя (6 ) в соотношение (4), получаем 
алгоритм Качмажа [3]

Уп -  Щ  1 Х п 
=  Г « - !  +  (7)

Этот алгоритм, как и алгоритм (2), относится к наиболее простым, 
требует при своей реализации минимальных вычислительных за­
трат и среди подобных алгоритмов наиболее быстродействующий. 
Важной особенностью данного алгоритма является изменение па­
раметра в соответствии с текущими измерениями, что постоян­
но обеспечивает максимальную скорость адаптации даже при дви­
жущихся источниках.

Записав (7) относительно 0«, имеем

Вп =  ( / ~ Х пХГп/\\Хп |]*)0„_1. _
“Стоящая в круглых скобках матрица является проектирующей, 
т. е. (7) является од'ношаговьгм проекционным алгоритмом. Легко 
показать, что этот алгоритм сходится за N шагов. Однако все это 
справедливо при отсутствии помех ^  (/), \уп (£)• Наличие помех 
изменяет свойства алгоритма (7). Действие помех приводит к тому, 
что настройка вектора IV осуществляется не по проекционному 
алгоритму (7), а по алгоритму

и --  ЧРТ X ~
1 +  —  . - " - 1 пх ю (8 )

№ 12
т. е.

~  ~  ~  \х?*пх —
%п =  {I -  Х пХ тп1\\Хп\\*)Ъп-1 + ------^ ------ * * „ .  (9)

Ш |2

Введя обозначение Е  \Х Х г1\\Хп\\2} =  N-'4%, после усреднения 
и итерирования (9) с учетом предположений I, 2, получаем

Е  {9„} =  (/ -  0О -  X  (/ -  Ы -1%)п~1Е
г= 1

ш * т
(10)

№Н2
где 8о — начальное рассогласование.

При выполнении условия ||/ — ЛМЯН <  1 итеративная про­
цедура (10) сходится и для п-+ со. Используя приближенную 
формулу £ ,{/ (Х )}  ^ ;/ ( £  {А"}), можно записать П т £ { 0л} ^

П — оа

«  - т - 1 - — - г  №*.4 + °1
9



Следовательно,

\[m E {W n\ = = ( [ - ^ - ^ R - A w * ,  (Ц>
Л - »  V ° х  i -  ° !  /

где а2х — средняя мощность процесса X.

Из соотношения (11) видно, что наличие помехи £* приводит

к смещению оценки Wn, причем величина смещения зависит ог 
соотношения шум-сигнал.

При отсутствии помех для проекционного алгоритма (7) легко! 
получить

1 V 1В Д
Тогда с ростом п

Üm Е  {||9„[|*} == 0, т. е.

при отсутствии помех, оценка, находимая с помощью (7), являете» 
несмещенной и с  минимальной дисперсией, равной нулю. Для оп­
ределения математического ожидания £{||0п||2} оценки вектора Wn, 
реализованной по алгоритму (8 ) , умножим обе части (9 ) слева, 
на 0J. После усреднения и итерирования полученного выражения 
имеем

lim £ {| j9 „ | | s }= £ {G '}+ £ {G "} , (12>
П-*- 8

I " 0 Г ех txrnv*  _ _ 1
£  --------X K I - N - ' R Y - ' X t  ;

I I * #  )

Е  {G"} =  Е Yi ~XJV ~  N ~ 1R)n~iX i .
1||Хя|14 ' - ‘

Таким образом, значение величины Е (||0П||2) определяетеяе 
статистическими свойствами полезных сигналов и помех. Умень­
шить Е  {[[8Л[[*} можно, модифицируя алгоритм (8 ) следующим 
образом:

уп -  W Tn ,Х п -  
=  1РЯ_ ,  + р  - -  Я~ 1 Х „  ( 13>

Н*я11*
где р — некоторый параметр.

Сходимость (13) наблюдается при 0 < р < 2 . После несложных: 
преобразований получим для выражения (13)

lim Е  {Це„11г} =  Е  {<?'} +  к - ~ -  Е  {G"\. (14>
п~+ м Z --- р

10



Ц з (14) следует, что введение параметра р, не уменьш ая со ­
ставляющую Е {& ) ,  обусловленную помехой 1%, позволяет умень­
шить Е{0"\, вызванную шумами \уп. Для этого необходимо взять 
^-^0, например вида р =  р 0п~а, где 0 , 5 < а < 1 .

Необходимо отметить, что уменьшить влияние помехи можно 
с  использованием еще одной модификации (8 ):

ЯУп -  Щ  А  -  

11* л|12
Здесь — некоторый параметр, д< 1 .

Однако такая модификация, позволяющая получить меньшее 
значение £{||0П||2}, вносит дополнительное смещение в Е{Ъп).

Таким образом, устранить смещение, вызываемое наличием 
не удается. Для компенсации влияния этой помехи необходимо 
полученную на п -й итерации оценку ^„скорректировать умно­
жением на величину (°*  +  о2)/3* .

Анализ полученных формул свидетельствует о том, Что наличие 
помех не позволяет найти IV*, а алгоритм сходится в область, оп­
ределяемую статистическими свойствами помех. Поэтому целесо­
образно найти такие значения параметра р, которые бы обеспе­
чили наиболее быструю сходимость оценки вектора Шп в эту об­
ласть.

Если в качестве критерия скорости сходимости использовать 
величину

К  =  £  111бпЦа1 -+ т1п > р
т о  параметр р будет переменным и приобретет следующий вид: 
/ > ° р1 =  (М1 /М2) <  1 (16),

„  , аГгд е М1 =  Е \ ------------------------------- (в„_1 Хп)
1!Х Л 2

М2-
(епг_ ] ^ ) 2 +  ( ^ * г ^ ) 2 +  ( ^ ) 2

Ш 12

Следует отметить, что на практике воспользоваться значе­
нием р °п91 вида (16) зачастую не представляется возможным, так 
как характеристики помех неизвестны. Однако при практичес­
ком использовании алгоритма (15) следует учесть, что 1, 
■если помехи присутствуют, И Р °р* = 1 ,  если их нет (последнее 
следует из соотношения (1 6 )). Другой возможностью использова­

Ц



ния (16) является получение оценок характеристик помех в ходе 
эксперимента и подстановка этих оценок в соотношение (16).

Экспериментальное исследование алгоритма (15) было прове­
дено на ЭВМ. Параллельно для сравнения моделировался алго­
ритм Уидроу [1]. В качестве приемной антенны использовалась 
восьмиэлементная эквидистантная антенная решетка. Источники 
сигналов представлялись двумя узкополосными случайными про­
цессами с нулевым средним и дисперсиями 10  и 2 0 , приходящих, 
с направлений — 15° и 50° относительно направления главного 
максимума антенны. Тепловой шум в решетке моделировался 
в виде дискретных отсчетов стационарного случайного процесса 
с нулевым матожиданием. Исследование работоспособности ал­
горитма было проведено при различных соотношениях сигнал-шум. 
Дисперсия шума в эксперименте составляла 0,01; 0,1 и 10, что 
соответственно соотношениям сигнал-шум — 33, 23, 13 и 3 дБ.

В качестве оценки скорости сходимости алгоритмов принима­
лось необходимое число итераций для формирования глубины про­
валов — 30 дБ а диаграмме направленности антенны. Оптималь­
ные значения констант сходимости алгоритмов (15) и Уидроу [1]* 
подобранные экспериментально, составляли 0,75; 0,0005. При этом, 
скорость сходимости (15) для соотношения сигнал-шум, большего 
20 дБ, составляла 50— 60 итераций. При соотношении сигнал-шум,, 
меньшем 10 дБ, скорость сходимости обоих алгоритмов была оди­
накова и составляла 170 и 300 итераций для соотношений сигнал- 
шум 10 и 3 дБ соответственно. Для соотношений сигнал-шум 13 дБ 
и 3 дБ оценки углового положения источников, полученные при 
помощи алгоритма (15), имели смещение 6° и 10°, в то время как 
алгоритм Уидроу [1] обеспечивал смещение 3° и 8°. Введенные 
в (15) 'Константы сходимости вида п~ 1 уменьшили смещен­
ность этих оценок до 2° и 7°.

Таким образом, применение алгоритма (15) в АР для форми­
рования диаграммы направленности с заданными свойствами по­
зволяет получить выигрыш в быстродействии в сравнении с алго-'. 
ритмом Уидроу примерно в 1,5—2 раза при отношениях сигнал- 
шум больше 20 дБ практически без увеличения аппаратурных 
затрат. Это достигается путем адаптивной корректировки констан­
ты сходимости 1 ,г для каждого измерения. Введение коэффициента.

opt 1Рп п значительно улучшает характеристики алгоритма, так как 
при этом сочетаются свойства градиентного алгоритма и алгорит­
мов стохастической аппроксимации.

Список литературы: I. Уидроу, Мантей, Гриффитс, Гуд. Адаптивные антенные 
спстемы//Тр. ин-та инженеров по электротехнике и радиоэлектронике. — 1967.—  
55, № 12.— С. 78—95. 2. Cantoni A., G odara L. С. Resolving the Directions of 
inonCes ln a Correlated Field Incident on an A rray//IE EE  T. Acoust. Soc. Amer.—  
1980. 67, N 4. —  P. 12471— 1255. 3. П оляк Б. Т. Введение в оптимизацию.— М.: 
Наука, 1983. — 383 с.
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уДК 621.391

В. А. ПИСЬМ ЕНЕЦКИИ, канд. техн. наук,
И. С. САВЧЕНКО, канд. техн. наук, О. В. ЯШ КО В

ПРОСТАЯ АППАРАТУРНАЯ М О Д ЕЛ Ь СИГНАЛОВ 
СПЕКТРОАНАЛИЗАТОРА

Спектральный а« ал из широко применяется как эффективный 
способ получения информации при исследовании различных про­
цессов ,и явлений на физических установках [ 1 ; 2 ].

Специфика физического эксперимента, сложность и многообра­
зие протекающих явлений приводит к тому, что выпускаемые при­
боры спектрального анализа (СА) в большинстве случаев малоэф­
фективны. Необходимо выполнять разработки указанных приборов 
в соответствии с определенной программой физических иссле­
дований. Отсутствие конкретной информации о структуре иссле­
дуемых процессов не позволяет четко определить технические 
требования на проектирование и разработку анализатора спектра 
(АС) для физических исследований. Известно методы оценки 
погрешностей измерений спектров, требующие нахождения функ­
циональной зависимости погрешности от разрешающей способнос­
ти АС, формы амплитудно-частотной характеристики (АЧХ), струк­
туры исследуемых сигналов и т. д. [2]. При этом крайне затруд­
нительно определить с какой точностью можно осуществлять изме- I 
рение спектральных характеристик процессов. ;

Следовательно, целесообразно иметь сравнительно несложную 
модель сигналов и спектров, позволяющую воспроизводить струк­
туру реальных исследуемых процессов и оценивать необходимые 
требования к методологическим параметрам аппаратуры СА. Учи­
тывая изложенное, назовем эту модель аппаратурной, поскольку ; 
ее область применения связана с проектированием и разработ­
кой АС.

Приборы СА, работающие в реальном масштабе времени, обес­
печивают формирование спектральной плотности S(ico) в виде 
усеченного ряда Котельникова [3] или Фурье, что позволяет прин­
ципиально избавиться от недостатков, связанных с огибающей 
АЧХ фильтров, их расстановкой на оси частот, характерных для 
традиционных устройств одновременного С А.

Точное формирование 5(ю ) АС параллельного типа возможно 
только в том случае, если огибающая АЧХ фильтров описывается 
функцией sin х/х [3]. Подобную огибающую могут иметь орто­
гональные фильтры, размещённые на пьезоэлектрической подлож­
ке. При этом спектральную плотность определим по формуле

s  М  -  Е  (2-/2 ) Л .  2  =  2-/П. <«)
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где Тс — длительность входного сигнала. Огибающая суммы (1) 
между отсчетными точками формируется посредством сложения 
большого числа боковых лепестков слагаемых

. sin (ш — шя)тс/й 
п (u) — o)J 1zfQ

или практически Ап sin (со— соп)я/С2. Тогда на интервале Q оги­
бающую S(co) представим как сумму гармонических колебаний. 
В  результате при конечном числе слагаемых между отсчетами 
всегда будут остаточные гармонические осцилляции. Хотя во всей 
полосе частот огибающая S  (со) достаточно сложная, на отрезке 
Q для ее описания ограничимся простой суммой гармонических 
колебаний. Следовательно, можно предположить, что для реаль­
ных импульсных радиосигналов фрагмент 5  (со) в полосе частот 
Ш (  1 < £ < 1 0 ) описывается сравнительно несложной зависимостью. 
Действительно, в пределах частотного интервала всегда 5  (со) пред­
ставляет монотонную зависимость, либо содержит осцилляции с пе­
риодом меньшим или равным, либо включает одновременно пере­
численные случаи.

Таким образом, для описания фрагмента 5  (со) необходима 
функция, содержащая осцилляции ic периодом 2 Q и медленно из­
меняющуюся составляющую с  различным законом убывания. Об­
зор наиболее часто применяемых функций и их Фурье-спектров 
показывает, что для получения осциллирующей зависимости целе­
сообразно применить спектр радиоимпульса A\e~'dtcos  coi t. Медлен­
но изменяющуюся составляющую можно ввести в виде спектра 
временной функции

A 2e - ‘2l2a* COSa>tt,
который выражается так:

jo)—шг)2аа
S t (со) =  (А.2!2 ) у 2 к а е  2 • (2 )

Определим скорость изменение S 2 (<o) на оси частот
(„ л  («В—СО, ) га 2

=  (Аг/2 )Г 2 *  а *е -------2------(со -  ш2).

Обозначим (Ла/2) ]/ 2 «а3 — В, а (со — со2) =  у, В /а  =  С.

Тогда fo ) =  С у е-м *.

Исследуем поведение производной в зависимости от значений у. 
Для этого представим е_ у 2 '2 степенным рядом

у' , у* ув , у8 , . /У \я 1



Учитывая, что остаток знакочередующегося ряда по абсолютной 
величине меньше первого отброшенного члена и ограничиваясь по­
грешностью не более 5 %„ получаем

Как видно из равенства (3 ), огибающая вида (2) содержит участ­
ки, крутизна которых существенно отличается, что позволяет вос­
производить практически любой закон убывания 5 (со). Следова­
тельно, для синтеза монотонно убывающей компоненты 5  (со) целе­
сообразно применять Фурье-иреобразование (2).

Таким образом, для аппроксимации огибающей спектральной 
плотности реальных процессов в области частот можно восполь­
зоваться соотношением

|5 («>)| ] /Г[|5, (м)| сое <р1 (о>) +  5 2 ((о)Р +  [5 , (со) • (4)

Т*1 — символ преобразования Фурье.
Зададим в качестве параметров уровни убывания исходных вре­
менных функций

Аппроксимирующая функция (4) может изменять свою структуру 
с помощью параметров Ап, А2, соь ©2, к, g. Высокая скорость убы­
вания слагаемого 5 2 (оэ) позволяет практически независимо фор­
мировать огибающую фрагмента ^ (ю )  вариацией любого из пара­
метров. В частности, изменять положение и амплитудные значения 
максимумов с помощью параметров А\, Л2, соь сог, глубину осцил­
ляций — с помощью к. Выбор необходимого по крутизне участка

1, 0 <  у < 0 ,3 ;

е - у И 2 ж , У <  0,5;
(3)

где ^  (ш)| =  |/?[А1в -« 'С 0 8  0>1#]| =

5 2 (Ш) =  |Я2 Н| =  4 г  У'2™  е Та И  =  °>4*

Тогда
2 К 2 1 п 1 /*'



слагаемого 5 2(со) может выполняться изменением параметров 
.002» g^

Для оценки применимости полученных результатов с помощью 
соотношения (4) при ориентировочном выборе указанных пара­
метров моделировались огибающие спектров различных процессов 
в физических установках. Результаты вычислений показаны на

•рис. 1 пунктирной линией, а реальные спектры — сплошной. 
В частности, на рис. 1 представлены огибающие спектров турбу­
лентных шумов в линейном водородном разряде «НРП-2» [4] для 
плотности плазмы 1,6-10 13 ом-3. При этом были выбраны следу­
ющие параметры модели: Л 1 = Л 2= 1 ; с01 =  8 О(2 я/Гс) ; со2 =  84(2я/Тс) ; 
А =0,2; #=0,001. На рис. 2 показан участок турбулентного спектра, 
зарегистрированного двойным электрическим зондом в водородной 
плазме стелларатора «Твист» и его модель с параметрами Л 1 = 0 ,4 ; 
А2 =  1; ©1 —87(2я/Гс) ;  а>2 = Ш (2 п/Тс); к —0,5; g~0,001.

Результаты моделирования спектра Кадомцева [5], описы­
вающего распределение плотности мощности флюктуаций в ре­
жиме ионно-звуковой турбулентности, представлены на рис. 3 . 
Параметры модели сй1 =<о2 =  80(2я/Тс) ; Л 2 =  0,3; Л2=  1; к —0,1; 
е = 0 ,0 0 1 .

Из графиков следует, что моделирующая функция (4) позво­
ляет воспроизводить фрагменты спектров (различных процессов 
и, следовательно, пригодна для оценки погрешности частотного 
анализа с применением различных методов СА и частотно-избира­
тельных элементов. Следовательно, представляется возможным 
решать задачу поиска оптимальной структуры АС в зависимости 
от требуемых метрологических параметров или типа решаемой за­
дачи. Так находятся амплитудные значения и частоты, соответству­
ющие максимумам 5  (со); определяется скорость убывания огиба­
ющей 5 (со); производится слежение за изменением положения 
максимумов и т. д.

Предложенная модель может быть также полезной при орга­
низации банков данных о спектрах различных процессов в целях 
их автоматизированной идентификации с помощью ЭВМ непосред­
ственно при выполнении физического эксперимента.

16
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ОТНОШЕНИЕ СИГНАЛ-ПОМЕХА НА ВЫ ХОДЕ РАЗЛИЧНЫХ ТИПОВ  
УСТРОЙСТВ СИНХРОНИЗАЦИИ КВАЗИКОГЕРЕНТНЫХ  

ДЕМ ОДУЛЯТОРОВ ФМ-СИГНАЛОВ ПРИ НАЛИЧИИ МЕЖСИМВОЛЬНЫХ
ПОМЕХ В КАНАЛЕ

В работе [1] изложена методика определения энергетического 
спектра (ЭС) помехи на выходе нелинейных преобразователей 
(НП) различных типов устройств синхронизации квазикогерентных 
демодуляторов ФМ-шгналов — УФОК и УВТИ [2]. Там же при­
ведены результаты по исследованию отношения сигнал-помеха на 
выходе УФОК и УВТИ при наличии только аддитивного шума 
в канале.

Известно определение ЭС сложной помехи на выходе частотно- 
ограниченного канала, позволяющее учесть дополнительные иска­
жения сигнала межеимвольной помехой — МСП [3]. Это дает 
возможность, используя методику, изложенную в работе [ 1 ] ,  най­
ти ЭС на выходе НП тех же устройств синхронизации, но при до­
полнительном появлении межеимвольных искажений в канале. 
Комплексный коэффициент передачи канала полагаем произволь­
ным, когда импульсная реакция канала на радиосигнал удовлетво­
ряет или не удовлетворяет условию Найквиста. Рассмотрим 
результаты исследования некоторых типов УФОК и УВТИ квазико­
герентных демодуляторов сигналов ФМ-2 и ФМ-4 и отношения сиг­
нал-помеха на их выходе при учете аддитивного шума и МСП. 
Нормированный комплексный коэффициент передачи представля­
ем в виде

(ш—(о0)2

где т0 =  1г/2 Лс; Дг — эквивалентная энергетическая полоса про­
пускания канала, Дс =  р/|/"тс̂  т. е. рассматривается канал с гаус­

совой частотной и линейной фазовой характеристикой. Полученные
; Б И Б Л И О Т Е К А  | , 7
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при этом результаты практически справедливы и при других типах: 
частотных характеристик каналов, например с прямоугольной час­
тотной характеристикой, если только эквивалентные энергетиче­
ские полосы пропускания каналов Дс окажутся одинаковыми.

УФОК Пистолькорса. Определим ЭС на выходе НП УФОК де­
модулятора сигналов ФМ-2 . УФОК такого типа состоит из удвои­
теля частоты (Н П ), узкополосного фильтра, настроенного на уд­
военную частоту сигнала фильтрующего элемента (Ф Э), и без­
ынерционного делителя частоты. Запишем вначале ЭС сложной 
помехи, равной сумме аддитивного шума, и МОП [3]. Энергетиче­
ский спектр шума при гауссовой частотной характеристике тракта

(ш—-ш0)2
S niо =  7V+ \k (/<i>)|2 =  N +e .

Здесь N+  — спектральная интенсивность белого шума; 82 —■ мощ­
ность этой помехи,

о

Следовательно,
П (м—Ш)2

^  О)*а с

Энергетический спектр сигнала ФМ-2 S(^ ):

/  . 0) —  шп _

£ / 2 I s in  2  0
S , ( - ) - 4 2 . r 0 -----------1 ----------  |, (2 >

2 \

где Uo, (i)o, Т0 — амплитуда, центральная частота и длительность 
элементарного сигнала. Тогда ЭС сложной помехи
— / (ш—о)„)2 (со—«о)2 \
Sn(v>) — Ss (w) |1 +  е Р ~  — 2е Щ -  c o s т0 (<0 — (00) | +  sn (ш). (3>

Сигнал на выходе квадратора умножителя частоты запишем 
в виде

[S ( 0  +  п (*)]2 -  S  (О2 +  2S (t) n(t) +  n (t)a. (4>

Здесь S ( t ) ~  неискаженный ФМ-сигнал i/0cos [са0г!- f  ^M(f)]~ 

n (t) — сложная помеха, n (t) =  n (t) +  5мсп (0- 

Мощность сигнала S (t)  на удвоенной частоте 2о)0:
Я Суд =  (^ / 2 ) 2/ 2  =  ^ / 8 . (5>
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ЭС сложной помехи после преобразования в квадраторе опреде­
ляется вторым и третьим 'членами выражения (4). Полагая ста­

тистическую независимость между 5  (/) и п (1) , что допустимо при 
заметном уровне аддитивного шума, запишем ЭС, обусловленный 
вторым членам соотношения (4) :

— (6 )

где 5 2л(у) — ЭС сигнала 25 (?), определяемый из (2).
Вычисление (6 ) дает выражение ЭС, справедливое в окрест­

ности частоты 2 со0: (со— 2ш0)2
5 2, х п  (со) . =  ,А * 0 (О) -  2 о)0)2 +

я 1 Щ г г  (2 У 0) 2 1 0  1 _2 2т: (2 У 0)2 1 _ 0
З д е сь  Л — 2тс 2 0 2 2 ’ 2тс Д °  о ,ш ~ 2 сй 0.С

Поскольку ФЭ УФОК обычно узкополосный, достаточно знать ЭС 
в  окрестности частоты 2 т 0.

Выражение ЭС помехи, вызванное третьим членам (4), выпол­
ним в предположении, что статистика сложной помехи гауссова. 
Воспользовавшись при этом выражением корреляционной функ­
ции квадрата нормального случайного процесса, приведенным 
в  [4], получим ЭС помехи, вызванный третьим членом (4), также 
справедливым в окрестности частоты 2 соо:

Р  (2ш0) =  4 {о* +  2 и у  (т./Го) +  4 Щ  (т0/Г0)* Т 0/з}. (7)

Используя (5), (6) , (7 ), составим отношение сигнал-помеха на 
выходе ФЭ удвоителя частоты

Рсух =  Рсуя/(Рп1 +  Рп 2),

гд е
4Ф

2<1>0+
1 с и 2 и*

Р П1 =  £ДФ +  А * 2 ^  3 Ли (ш -  2(о0)2 =  _ £  а2/1оп +  « 20ПОТ̂

2<“о ~ ^ 2к

л оп — отношение полосы пропускания ФЭ удвоителя частоты

А д<2> Л *к полосе приемопередающего тракта Дс, поп =  . /9- ; т — обоб-
с/

Д /р
аценная полоса пропускания,



Тогда

р с > ,!р » ~
V 2  2

N* +  N'
(8)

где ./V— отношение сигнал-помеха на выходе тракта при от­
сутствии МСП, N  =  и в/у 2 а .  Ввиду принятых ограничений на 
выражения ЭС сложной помехи (6 ) ,  (7) последнее соотношение 
■справедливо при малых лоп1 0,1 и т < 2. При безынерционном де­
лении частоты сигнала на выходе ФЭ отношение сигнал-помеха не 
меняется, поэтому выражение (8 ) определяет отношение сигнал* 
помеха на выходе УФОК Пистолькорса.

Выражения отношений сигнал-помеха ;на выходе УФОК Пис­
толькорса, Сифорова и Костаса (ПСК) одинаковы [ 1 ] .  Поэтому 
(8 ) справедливо для УФОК ПСК.

Таблица 1

m
N

0 1 2 3 5 10 ОО

1,0 0 1,775 9,970 20.10 36,07 ;1 51,66 6 0 ,0 ,
1,5 0 2,063 13,92 33,04 75,61 145,0 204,0
ОО 0 2,500 18,00 42,00 82,50 j250,0 ОО

В табл. 1 представлены значения отношения P J P a при различ­
ных значениях т в функции при п0п—0,1. Последняя строка таб­
лицы взята из работы [5].

Уменьшение обобщенной полосы т  и, следовательно, увеличе­
ние МСП, может привести к заметному снижению отношения сиг­
нал-помеха на выходе УФОК (табл. 1 ).

УФОК Стратоновича. УФОК данного типа в демодуляторах 
сигналов ФМ-2 содержит фазовый д©манипулятор (Ф ДМ ), фазо­
вый детектор (Ф Д ), узкополосный фильтрующий элемент (Ф Э). 
Непрерывный ЭС помехи на выходе ФДМ такой же как и на его 
входе [1]. Поэтому непрерывный ЭС сложной помехи па выходе 
ФДМ определяется выражением (3). Аппроксимация этого выра­
жения в окрестности частоты со0'

s h =
V I

7> о  (СО —  0)0) 2 +  0 !
2тс

Тогда мощность помехи на выходе ФЭ УФОК Стратоновича



где ДФ — полоса пропускания ФЭ; поп =  (ДФ/ДС) Р с — мощ­
ность сигнала, Ре =  Щ /2. Тогда отношение мощности сигнала 
к мощности помехи на выходе УФОК запишем так:

п >п 1
с1 п _  Лоп ( 1 +  2,05 • 10-'тп\п У (10>

Выражение (10) также справедливо при малых пош /п<2. Ис­
пользуя ( 1 0 ) , приведем значения Рс/Рп в функции N при яОп =  0 , 1 * 
т. е. при тех же значениях, что и для УФОК ПСК. Результаты.

Таблица 2

т
N

о ! 1 ! 2 ! з  ! 5 10 СО

1,0 0 9,97 39,67 88,36 273,80 829  8 4878
1.5 0 9,96 39,51 87,58 232,18 765,1 325 7
оо 0 10 40,00 90,00 250,00 1000 ОО

расчетов сведены в табл. 2. В последней строке этой таблицы при­
ведены значения отношения Р с/Рп при различных значениях т  
в случае отсутствия МСП.

Сравнивая данные табл. 1, 2, приходим к заключению, что ис­
комое отношение сигнал-помеха на выходе УФОК Стратоновича, 
а следовательно, УФОК Травина, Агеева, оказывается существенно 
выше, чем на выходе УФОК ПСК. Выражения отношений сигнал- 
помеха /на выходе УФОК Стратоновича демодулятора сигналов. 
ФМ-4 и ФМ-2 совпадают [1]. Следовательно, при наличии МСП 
можно использовать ( 1 0 ) и при УФОК с реманипуляцией демоду­
ляторов четырехпозиционных ФМ-сигналов. Исследование УФОК 
ПСК демодуляторов ФМ-4 проведено не было ввиду появления 
весьма громоздких вычислений при определении ЭС сложной по­
мехи на выходе учетверителя частоты.

Исследование УВТИ демодуляторов ФМ-сипналов проводили 
при наличии МСП и аддитивного шума. Ввиду появления громозд­
ких выражений при определении ЭС сложной помехи на выходе 
НП далее приводятся только окончательные результаты. Так, для 
УВТИ с дифференцирующей цепью и двухполупериодным преобра­
зователем отношение сигнал-помеха на выходе его ФЭ записыва­
ется следующим образом:

р  /р  _ ------------------------ 1---------------------_
2 лт и [ 1  +  1 /7» (16/ЛГ2 +  1 / 1 2 8 ^ )]’



гд е
I/2 Т  Р

Ч =  - £ щ  =  Р с Т , ! Щ  == . ^  «  == ^ т ,  ^  =  ( / 0/ у  2 а;

/
7  =  Г 0/тй, т — постоянная дифференцирующей цепи УВТИ [2 ]; 

л тн==(ДФУВТИ) / ^ |  2л, ДФувти — полоса ФЭ УВТИ. Причем это

выражение справедливо для демодуляторов сигналов ФМ-2 и ФМ-4 
л  также при .малых п0п. В табл. 3 представлены значения отноше-

Таблица 3

1 0 I 2 3 5 10 ос

1,5 0 5,35 6,42 1 6,49 6,505 6,508 6,51
°° 1 0 7,01 9,07 | 9,57 9,84 9,96 10,0

шия Рс/Р п при различных значениях т в функции N при значени­
ях параметров « ти =  0,1; т =  10. Аналогично было определено отно­
шение сигнал-помеха на выходе УВТИ с  перемножителем и лини­
ей задержки. Для демодуляторов сигналов ФМ-2 оно имеет вид

Рс/Рп = --------------- ^----------- Г— , (12)
/ ^ ( 4 + 1 , 5 2 / ^ + 1 5 6 / / ^ )

•Для демодуляторов сигналов ФМ-4

Я £/Рп = ---------------- ------------------- (13)
лт„ ( 4 +  3 ,9 / ^  + 0,38/А")

.Выражения ( 1 2 ) , (13) также справедливы при малых пТИ. 
В  табл. 4 приведены значения отношения Р с/Рп при различных 
-значениях т в функции N при значениях параметров лти=0,1 .

Таблица 4

т
N

1 2 3 5 ! 10 | ОО

ФЛ1-2

1,5 1,659 4,48 5,07 5,29 5,35 6,66
1,7 1,66 4,28 4,62 4,83 4,93 5,88
СО 3,7 4,01 4,90 5,53 6,90 8,20
1,5 1,55 2,71 2,84 2,87 2,88 3,13 •

ФЛЛ-4

1,7 1,34 2,42 2,55 2,57 2.58 2,76
оо 2,8 3,02 3,60 4,20 4,70 5,0

п



Сравнение данных табл. 3, 4 показывает, что учет МСП приво­
дит к заметному уменьшению отношения сигнал-помеха на выхо­
де УВТИ, так что для получения качественной работы демодуля­
тора необходимо сужать полосу пропускания ФЭ, уменьшая пти. 
Заметно также «насыщение» функции, когда, начиная с N > 3 , от­
ношение сигнал-помеха на выходе УВТИ практически не меняется; 
или меняется незначительно. Полученные в работе выражения от­
ношения сигнал-помеха на выходе различных типов УФОК и УВТИ 1 
далее используются при ‘расчете помехоустойчивости демодулято­
ров ФМ-сишалов с учетом работы их устройств синхронизации, 
и наличии искажений сигнала аддитивным шумом и МСП.
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Обширные экспериментальные исследования эффективности, 
корректирующих кодов в реальных радиоканалах показали, что* 
в режиме исправления ошибок при я^ 511  коды повышают досто­
верность не более, чем на один порядок, а потери вследствие избы­
точности кода при этом достигают 50—80 %. Расчеты свидетель­
ствуют, что с увеличением длины комбинации до 64— 128 единич­
ных символов потери в скорости уменьшаются до 6 — 10  %, а коэф­
фициент повышения верности увеличивается на два порядка [ 1 ] .

В системах передачи данных в целях достижения максимально­
го выигрыша в верности приема могут использоваться одновремен­
но несколько кодовых и несколько косвенных способов обнаруже­
ния ошибок [2]. Комбинированным является такой принцип обна­
ружения ошибок, при котором особое значение приобретает 
согласование способов обнаружения ошибок.

Рассмотрим вероятностное пространство ошибок при приеме.. 
Ошибки имеют различный характер: 0-*-1 или 1—>0, разную крат­
ность и случайный характер распределения в пределах принимае­
мой кодовой комбинации. Пусть Р — вероятность ошибочного! 
приема единичных символов. Применение того или иного способа



обнаружения ошибок обеспечивает выявление какой-то их части. 
■Обозначим пространство элементарных событий — ошибок через 
О, а его элементы — через £оь ю2, — • Следовательно, Й =  {<й,-, /= 
=  1, 2, 3, Л7}, где N — число элементов в £2. Пусть ошибки, об­
наруживаемые первым способом, составляют число А\, которое 
является подмножеством Й, т. е. А ^ а .  Тогда Р  =  ЕР (о)г),

ш £еЛ,
а вероятность необнаруживаемых ошибок Р Н0 =  Р — Р {А Х),

Если использовать комбинированно два способа обнаружения 
ошибок (косвенный и кодовый), вероятность совместного обнару­
жения ошибок определится суммой событий А[ и А% т. е. объеди­
нением подмножеств А Х\]А2 и пересечением А 1(]А2 =  0 ,  где

т  и Лг) =  2 Р К )  =  Р (А г) +  Р (А2) ~ Р ( А 1(] А,).
А2

При одновременном использовании нескольких способов (кос­
венных и кодовых) вероятность обнаружения ошибок

Р (  и А) =  £  /> ( 4 )  -  2  Р(А-1А1) +  %Р  (Л И Д ) I )«-!/>( п 4 ) .
1=1 1=1 ‘<1 *</<7 ‘=1

а
Тогда вероятность необнаруживаемых ошибок Р яо =  Р —Р( II Л().

;= 1
При таком комбинированном контроле ошибок способы обна­

ружения должны меньше дублировать и больше дополнять друг 
друга, т. е. вероятности пересечений множества А1 должны стре­
миться к нулю.

Вводя в систему ПДИ детектор качества, наряду с кодовыми 
методами защиты информации можно удешевить АПД. Кроме то­
го, учет параметров пакетирования искажений позволяет, напри­
мер, с помощью детектора качества сигналов с  оптимальными 
зонами стараний, уменьшить вероятность необнаруженной ошиб­
ки на два-три порядка, уменьшить величину потерь скорости пере­
дачи в системах с переспросом, снизить избыточность кода [3].

Исправление стираний в кодах с повторением позволяет значи­
тельно повысить помехоустойчивость достаточно простыми сред­
ствами [3], реализовав следующий метод.

Осуществляется ^-кратное повторение сообщений, закодиро­
ванных (п, к) кодом, где {т— \<№ <2т— 1, та =  3, 4...}. Если имеет 
место двукратное повторение сообщения, при обнаружении ошиб­

ки в первом повторении (У^ его целесообразно запомнить. При 

приеме второго повторения (У2) фиксируются соответствующие 

ему стирания (0 ) , и определяется результат сложения по модулю 

два одноименных символов У1 и У2, 1|э =  Г 1®Уг. Результат логиче­

ского перемножения 0 и £  =  01|) с большой вероятностью указы- 
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вает на искаженные символы второго повторения, которые инвер­

тируются в соответствии с Е. Скорректированная комбинация X =

=  Г 2 подвергается кодовой проверке и при отсутствии ошибок 
выдается для дальнейшей обработки, а так ж>е совместно с первой

У1 формируется код числа единиц в одноименных символах двух 
повторений

1=1

Неверная коррекция элементов во втором повторении происхо­
дит в тех случаях, когда одноименным несовпадающим символам, 
соответствует ложное стирание. Если суммарное количество таких 
коррекций совместно с искажениями на нестертых позициях вто­
рого повторения превысит обнаруживающую способность кода 
(а= Л — 1), то будет иметь место необнаруживаемая ошибка. Веро­
ятность необнаруженных ошибок определится соотношением

Рио (S> --  2 t—ns

d —\ n

+  £  S  C'nP ‘ <7' ( l - P „ ) » - 'C / _ /P / ( l - P ) » - ( ‘+«
i=1 l= d - 1

Если выделить слагаемые, имеющие .наибольший вес, то

Pno (S, « )%  2 ^  •

Вероятность обнаружения ошибок, характеризующую потери 
информации при приеме второго повторения, найдем по формуле-

Poo(s, я ) =  * 2  * 2  С ' (1 -  р0)» - '(  1 -  P)»-w+/>
*=1 /=0

или приближенно'Poofs, t i)^ n P 0qs где j — число стираемых сим­
волов; i — число ошибок на нестертых позициях; Р0 — вероятность 
Искажения единичного символа; Р  — вероятность трансформации 
символа при отсутствии стираний; qs — вероятность ложного сти­
рания; п — число символов в принятой комбинации; d — кодовое: 
расстояние.

Когда второе повторение не удовлетворяет условию верности,, 
происходит прием последующих N— 2  повторений с коррекцией 
ненадежных элементов, местоположение которых определяет сиг­
нал стирания 0 , если код числа единиц в одноименных символах, 
предшествующей группы 'повторений имеет максимальное или ми* 
нимальное значение

(N - 1 „  V /АГ-1_
RN- i =  шах ( 2  YA U minf £  Уi I
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При ограниченном числе элементов памяти р, каждый из кото­
рых имеет п ячеек, максимальный код числа единиц в одноимен­
ных символах ограничен числом повторений Кп = 2 ? — 1 и опреде­
ляет ,возможности исправления стираний. Следовательно, при даль­
нейшем приеме очередного повторения эффект исправления не 
имеет места. Но при этом ограничении возможна мажоритарная 
обработка принимаемых повторений сообщения с  формированием 
результата голосования по большинству, определяемого правилом

Рт(2т—1) —

2т—1 „

и  если 2  Уі >  т\
/=1

2 т.—1 _

О, если 2  У і< т , где т,- 
/ = і

=2 ? — 1 .

Использование сигнала, учитывающего каче­
ство канала связи 0 для коррекции однократ­
ных ошибок в одноименных символах второго 
и всех последующих до 2 р— 1 включительно 
повторений сообщения, позволяет увеличить 
помехоустойчивость. Это можно показать на 
примере определения вероятности потерь ин­
формации, сравнивая рассмотренный метод 
и метод адаптивного мажоритарного декоди­
рования [3].

Вероятность искажения единичного символа в итоговой ко­
довой комбинации, полученной в результате мажоритарной 
обработки 2т —  1 повторений определяется выражением Р я(т  
=  ^ т~\ а в комбинированном методе, объединяющем про­
цедуру демодуляции и декодирования, Р'э (т) ^  С ^ -^ Р ^ Р ” - 1. 
Следовательно, потери информации для каждого из сравниваемых 
:методов можно найти при помощи выражений

р — п С т Р т- Р  — п С т—1 Р  Р т —\ п —  п ^2т-\ И0 ’ п геО2( т - 1)^ 0  г

Отношение этих величин позволит определить степень снижения 
■потерь информации

1-3 тЕсли взять конкретные значения Р0 =  10—2, Р  =  1 0

что соответствует наличию семи повторений N = 7, р =  3, то ті =  
=і1,75-103.

Характер изменения вероятности потерь от параметра числа 
повторов для двух рассмотренных алгоритмов (рисунок) показы­
вает, что ловый алгоритм имеет улучшенные вероятностно-времен­
ные характеристики и может быть использован в системах радио­
связи с каналами связи плохого качества.
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ПОТЕНЦИАЛЬНАЯ ТОЧНОСТЬ ФИКСАЦИИ ВРЕМЕННОГО ПОЛОЖЕНИЯ  
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К УРОВНЮ ДОПУСТИМЫХ ВНЕПОЛОСНЫХ ИЗЛУЧЕНИИ

Для многих информационно-измерительных систем важнейшим 
показателем является потенциальная точность измерения времен­
ного сдвига сигнала [1]. Так, от погрешности фиксации временно' 
го положения радиоимпульса, переданного по каналу с постоян­
ным и известным временам распространения, зависит 'потенци­
альная точность, с которой можно осуществить сверку вторичных 
эталонов времени то метеорному каналу [2 ].

Кроме того, при разработке и проектировании информационно- - 
измерительных систем приходится учитывать требования электро­
магнитной совместимости, в частности, более экономно использо­
вать полосу частот, отводимую для излучения.

Необходимость повышения эффективности использования час­
тотного спектра радиосигнала накладывает ограничение на уро­
вень внеполосных излучений. Численное значение допуспимого- 
уровня излучения с каждой стороны спектра за пределами зани­
маемой полосы для передатчиков большинства классов излучений,, 
в том числе и для передатчиков средств радиоопределения с им­
пульсной модуляцией несущей, принято Считать равным 0,5 % 
всей средней мощности [3]. Хотя существуют и другие нормы,, 
ограничивающие уровень внеполосных излучений, при анализе 
точностных свойств радиосигналов будем ориентироваться на ука­
занный энергетический критерий, в соответствии с которым 99 % 
излучаемой энергии должно быть сосредоточено в занимаемой по­
лосе.

Потенциальная точность определения временного положения 
сигнала обычно оценивалась без учета этих ограничений [ 1 ] либо 
упрощенно [2]. Ранее исследовалось влияние ограниченности по­
лосы частот на точность фиксации временного сдвига сигнала, но 
практически игнорировалось внеполосное излучение [2]. Его уро­
вень мог достигать 23 %.

Найдем потенциальную точность определения временного по­
ложения радиоимпульсов, отличающихся формой огибающей и име­
ющих немодулированное заполнение, при условии, что уровень

2 Г
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знеполосных излучений составит не более 1 % полной энергии 
-сигнала за пределами полосы частот, занимаемой излучением 
передатчика.

Предположим, что в приемном устройстве проводится опти­
мальная обработка сигнала в ограниченной полосе частот ['2 ] , 
ширина которой равна занимаемой полосе. Для оценки предельной 
среднеквадратической погрешности фиксации временного положе­
ния огибающей радиосигнала с  неизвестной начальной фазой не- 
-сущей используем выражение от = 1 /дгшЭф ( 1 ), являющееся при 
■слабых гауссовых помехах оценкой максимума апостериорной ве­
роятности [1]. Здесь д — отношение сигнал-помеха по напряже­
нию,  ̂ Э/Т̂ о (2 ), где Э — энергия сигнала; И̂ о — спектраль­
ная плотность мощности белого шума; соЭф — эффективная (сред­
неквадратическая) ширина спектра радиосигнала, определяемая 
ло спектральным и временным характеристикам комплексной оги­
бающей радиосигнала.

Эффективную ширину спектра радиоаиг.нала можно определить 
л  о формуле [ 1 ]

'Коэффициент использования энергии в ограниченной полосе [4]

.Здесь 5  (/ )— спектр комплексной огибающей; 5  (/) — ее времен­
ное представление, Эп — энергия в заданной полосе частот 2 Д/„.

Введем безразмерную переменную х=/ти, где ти — длитель­
ность импульса на уровне половины высоты импульса. Такое опре­
деление позволит реализовать единообразный подход к различным 
радиосигналам и сделает возможным их дальнейший сравнитель­
ный анализ по точностным характеристикам.

Пронормируем спектральную плотность огибающей к  ее значе­
нию на нулевой частоте 5 (0 ) .  В дальнейшем под 5 (х )  будем по­
нимать нормированное значение модуля спектральной плотности 

•огибающей радиосигнала. Временные и спектральные характерис­
тики огибающих анализируемых радиоимпульсов приведены 
в табл. 1. Для симметричной трапеции аналитические записи оги­
бающей и ее спектра, а также параметр а  выбраны так, чтобы 
при а — 1 получить треугольник и его временные и спектральные 
характеристики, а при а  =  0— радиоимпульс с прямоугольной оги­
бающей. Параметр а  равен отношению длительности фронта Тф 
к длительности импульса ти, уменьшение значения а=тф/ти позво­
ляет проследить за влиянием увеличения крутизны фронта на рас- 
см а трив а ам ы е х а р а ктер истики.

оо
(3)

о
(4)
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Таблица I

■Форма радиоимпульса Огибающая Нормированная спектраль­
ная плотность огибающей

Прямоугольник

Трапеция

Треугольник

Колокол

Косинусоида

при |/| <  Ти 

Е  при |f| <  (1 — а)

£ /1 
а 2

■ а  <  ? i l L  <  1 +  а

£ 11- KII ,
при (<| <  Ти

£“ р(2̂ )
£  cos — і 

Т

при [*|= -

— Т

sine их, 

где • * = / т и, 5  (0) =  £ т и

sine tut>sinc пах,

где а  =  хф/хи;

- * = / * и .  S ( 0 ) =  £ t „

sine2 jut, 

где л = / т И| S ( 0 )  =  £x„

exp (— 2it2jc2), 
где *  = / p ,  S (0) =  £ y ^ p

COS 7CJf
T — 4дг2 *

где x  =  fT ; S  ( 0 ) = £ ] / " - 7 *

В  целях удобства и единообразия расчетов по выражениям (3 ), 
{4) для различных радиосигналов введем безразмерные коэффи­
циенты формы: ^ —  спектральный, £ = 5  ( 0 )/Е т а , г  —  энергетический, 
е =  Э/£2ти, где Е  — высота импульса; ти —  его длительность на 
уровне 0,5£. Энергия огибающей радиосигнала, безразмерные 
коэффициенты формы, длительность импульса на уровне 0,5Е  
и теоретическая эффективная ширина спектра, определенная по 
формуле (3) приведены в табл. 2. Причем для принятого времен­
ного и спектрального представления трапецеидальной огибающей 
была определена эффективная ширина спектра по формуле (3) 
через квадрат производной огибающей.

С учетом введенных обозначений уравнение (4) можно за ­
писать в виде

V =  (*) а х ,  (5)
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где & =  Д/пТи для в'сех сигналов, кроме колокольного и косинусо­
идального. Для колокольного &=Д/пр, для косинусоидального £ =  
=  Д/п т.

......................  Таблица 2

Форма огиба­
ющей

Энергия оги­
бающей

Эффективная
ширина
спектра

Спектральный
коэффициент

формы

Энергетиче­
ский коэф­

фициент 
формы

ПрамЪугольник £*ти СО 1 1

Трапеция
1 Г 2 I 1' 2 

( 1— а /3) 1
1 1

3

Треугольник ти
1

2
3

Колокол
/ 2 ( 3

5 ( 0 )
э  _ . ~ -

£ 2 15 У 51 ’

Косинусоида 0 ,5  £ гГ и 5 ( 0 )  2 -  Э -  0,5
Т Е Т  и £ 2 7

Решим это уравнение относительно к при т] =  0 ,9 9 , реализовав 
численное интегрирование по методу Симпсона на микроЭВМ, 
так как для ответа на вопрос, в какой полосе частот сосредоточе­
но 99 % всей энергии сигнала для всех интересующих нас случа­
ев, имеющихся сведений недостаточно. Приведенные в работах 
[4; 5] данные будем использовать как проверочные.

Таблица 3

Форма
огибающей

Занимаемая
полоса

Эффективная
ширина

спектра

Прямоугольник п/% 0,606 Д /п
Трапеция с пара­
метром а,
равным:

0,001 10/ти 0,636 Д /п
0,01 8 /хи 0,709 Д /под 3,169/ти 1,07 Д /п

Косинусоида 1,183/тн 2,427 Д /п
Треугольник 0,65/ти 2,410 Д/п
Колокол 0,29/ти 2,345 Д/п

Связь ширины занимаемой полосы и временного параметра 
сигнала, полученная как результат решения уравнения (5 ), отра­
жена в табл. 3.
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Численное значение к оказывается наибольшим у радиоимпуль­
са с прямоугольной огибающей, имеющего разрыв огибающей. 
Д ля импульсов с разрывом первой производной огибающей (тра- 
цепия, косунусоида, треугольник) значения & уменьшаются. Наи­
меньшее произведение полосы занимаемых частот на длительность 
импульса соответствует колокольному импульсу, огибающая кото­
рого имеет все производные [5].

Ограничение полосы пропускания приемного устройства значе­
нием 2 Д/П приводит к уменьшению эффективной ширины спектра, 
квадрат которой можно определить выражением (3)

Здесь параметр к имеет известное значение (табл. 3), рав­
ное произведению ширины занимаемой полосы на длительность

является постоянным, связывающим эффективную ширину спектра 
сигнала и его длительность а)эф =  А ' / ъ и (7 ) . Заменив в формуле 
(7 )  ти=£/Д/п, получим связь эффективной ширины спектра и по­
лосы частот, в которой сосредоточено 9 9  % энергии и Эф =Л Д /п ( 8 ) .  
Здесь А  — константа, А —А ! к .  Значения константы А '  для различ­
ных форм огибающих радиосигналов также рассчитаны с примене­
нием, где это необходимо, численного интегрирования по методу 
Симпсона на микроЭВМ, значения эффективной ширины спектра 
представлены в табл. 3.

Сравним выбранные сигналы при принятых ограничениях на 
уровень внеполосных излучений по потенциальной точности опре­
деления временного положения импульса. Будем исходить из того, 
что полоса частот, отведенная для излучения сигнала, задана тех­
ническим заданием. В этой полосе сосредоточено 99 % всей энер­
гии сигнала. Длительности излучаемых радиоимпульсов удовле­
творяют условию Ти=£/Д/п, где значения ^ для различных форм 
огибающих взяты из табл. 3. При такой постановке задачи необ­
ходимо выделить и рассмотреть два 'случая.

В первом случае при одинаковых энергиях сигналов в форму­
лу ( 1 ) подставим новое значение сишал-помеха по напряжению 
учитывающее уменьшение энергии в  занимаемой полосе за счет 
ограниченности 'полосы пропускания приемного устройства, q' =  
— У ’ЧЯ̂ 9) и эффективную ширину спектра (8 ), найденную при этих 
же ограничениях, затем умножим обе части соотношения ( 1 ) на 
неизменные <?, 2Д/П. В результате получим безразмерный точност­
ный параметр

к

(6)

о

(Ю )
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позволяющий сравнивать радиосигналы по потенциальной точнос­
ти фиксации временного положения. Результаты расчета этого 
параметра для различных радиосигналов приведены в табл. 4 
(графа 2 ).

Таблица 4

Форма огибаю­
щей о, ? 2 Д/П

° ' \ /  Й 2 Д/ "

Проигрыш  
в точности 

(в р азах)

1 2 3 4

Прямоугольник 3,316 0,707 СО

Трапеция с па­
раметром а,
равным:

0,001 1,878 0,707 7,060
0,01 2,835 0,709 2,510
ОД 3,161 0,759 1,348

Косинусоида 0,828 0,761 1,090
Треугальиик 0,831- 0,892 1,104
Колокол 0,857 0,845 1,040

Бели в качестве критерия сравнения радиосигналов, отличаю­
щихся формой огибающей, ,но имеющих одинаковые энергии, вы­
брать минимальную среднеквадратическую погрешность фиксации 
временного положения, наилучшим окажется радиосигнал с коси- 
нуоовдальной огибающей, наихудшим — радиосигнал с  прямо­
угольной огибающей. Это справедливо только при одинаковых по­
лосах излучения, занимаемых радиосигналами. Это обусловлено 
тем, что среди выбранных сигналов прямоугольному радиоимпуль­
су присущи наименьшая высота импульса и наибольшая неравно­
мерность энергетического спектра в занимаемой полосе. Его спектр 
имеет лепестковую структуру. В занимаемую полосу укладывается 
11 лепестков спектра. Максимум одиннадцатого лепестка энерге­
тического спектра в 1088,1 раза меньше квадрата спектральной 
плотности на нулевой частоте. Высота косинусоидального импуль­
са в 4,31 раза больше высоты прямоугольного импульса той же 
энергии. Хотя косинусоидальный импульс также имеет лепестко­
вую структуру спектра, но проявляется она за пределами полосы 
частот, в которой сосредоточено 99 % полной энергии. В занимае­
мой полосе энергетический спектр уменьшается монотонно в 30 
раз. Близкими по точностным свойствам к косинусоидальному ра­
диоимпульсу являются радиосигналы с треугольной и гауссовой 
огибающими. Различие объясняется отличием теоретических зна­
чений эффективной ширины спектра для этих импульсов. Так, 
теоретическая эффективная ширина спектра, не учитывающая 
ограниченности полосы пропускания приемного устройства, больше 
у косинусоидального импульса. Например, для радиоимпульса 
с косинусоидальной огибающей оъф =  п /Т —2,655 Д/ш для колоколь­
ного импульса ©эф='1/К2р= 2,438 Дрп.
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Для трапеции повышение крутизны фронтов приводит к при­
ближению ее временных, спектральных, точностных характеристик 
к соответствующим характеристикам, присущим радиоимпульсу 
с прямоугольной огибающей.

Во втором случае при постоянной пиковой мощности рас­
четным точностным параметром выберем РС/Р Ш2Ц П = С Р (11), 
где Рс — пиковая мощность энергии сигнала связана с пиковой 
МОЩНОСТЬЮ соотношением Э =  е/,сТи (12)- Длительность импульса 
определяем !ПО формуле Ти =  &/Д/п (13). Для колокольного импуль­
са Э =  еРср, р=&/Д/п. Подставим последовательно в выражение 
(11) формулы (1), (9 ), (8 ), (2 ), (12), (13) и выполнив несложные 
преобразования, получим для точностного параметра Ср= 
=  (2/т\Ф)1/г/А  (14). Результаты расчетов по формуле (14) приве­
дены в табл. 4 (графа 3).

Меньшие значения точностного параметра Ср соответствуют 
большей точности определения временного положения сигнала. 
Наименьшей среднеквадратической погрешностью фиксации вре­
мени прихода сигнала обладает радиоимпульс с прямоугольной 
огибающей, имеющий наибольшую крутизну фронта и наилучшее 
заполнение временного интервала, равного длительности импуль­
са. Следует учитывать, что сигналы, рассмотренные в табл. 4 
(графа 3 ), имеют разные энергии. Так, энергия радиоимпульса 
с треугольной огибающей ЭПр меньше энергии сигнала с прямо­
угольной огибающей ЭПр в 25,4 раза, т. е.

Э /э = £2'и"р = - ^ - 2 5  4 
пр/ 1р £ 2т„тР 2/3 2 * тр ’

Выполняя требования к допустимому уровню излучений за пре­
делами заданной полосы 2 А/П приходится выбирать различные 
длительности радиоимпульсов. В заданной полосе частот г! =  0,99 
обеспечивается длительностью прямоугольного импульса в 
11/0,65=16,9 раза большей длительности радиоимпульса, имеюще- 
го треугольную огибающую (табл. 3).

Таким образом, потенциальная точность определения времен­
ного положения радиосигналов с одинаковой пиковой мощностью 
и нормированным излучением за пределами занимаемой полосы 
слабо зависит от формы огибающей. Для рассмотренных сигналов 
изменение формы огибающей вызывает снижение среднеквадрати­
ческой погрешности излучения временного сдвига в 1,26 раза. 
В случае одинаковой энергии изменение формы огибающей обеспе­
чивает снижение погрешности определения временного положения 
радиосигнала в 4 раза (табл. 4, графа 2 ). Это справедливо при 
оптимальной обработке сигналов в приемном устройстве, полоса 
пропускания которого равна полосе, занимаемой излучением. Сни­
жение точности при выполнении требований электромагнитной 
совместимости и приеме сигналов в ограниченной полосе обуслов­
лено уменьшением отношения сигнал-помеха в соответствии с вы­
ражением (9) и эффективной ширины спектра (табл. 3 ). Отноше­

33



ние среднеквадратических погрешностей намерения временного 
сдвига при оптимальной обработке в ограниченной и неограни­
ченной полосах позволяет оценить проигрыш в точности. Резуль­
таты таких расчетов представлены в табл. 4 (графа 4).

Так как в соответствии с  теорией эффективная ширина спектра 
для радиоимпульса с прямоугольной огибающей бесконечна, бес­
конечен и проигрыш в точности из-за ограниченности полосы про­
пускания приемного устройства. Меньше всего эффект ограниче­
ния полосы при г] =  0,99 сказался на косинусоидальном и колоколь­
ном импулысах.
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О. Н, ПРОСУНКО

АДАПТИВНЫЙ М ЕТО Д  П ОВЫШ ЕН И Я ЭФФЕКТИВНОСТИ 
ФУНКЦИОНИРОВАНИЯ СВЧ-СИСТЕМ СИНХРОНИЗАЦИИ 

ВЫ СОКОСКОРОСТНЫ Х л и н и и  с в я з и

С повышением скорости передачи информации по радиокана­
лам реальная эффективность применения известных методов раз­
решения противоречия между точностными и динамическими ха­
рактеристиками систем синхронизации линий связи быстро снижа­
ется [1]. В частности, требуемое д л я  высокоскоростных связных 
радиолиний /повышение быстродействия систем синхронизации 
в переходном режиме обычно обеспечивается увеличением избы­
точности по мощности синхросигнала (по сравнению с установив­
шимся режимоїм), что приводит к ухудшению энергетических ха­
рактеристик данных радиолиний [1; 2 ]. Поэтому необходима раз­
работка нового и в максимальной степени свободного от указан­
ных недостатков метода повышения интегральной эффективности 
для перспективного класса систем синхронизации линий связи по 
информационному сигналу.

Отметим, что информация, принятая при нарушениях синхро­
низации, претерпевает существенные искажения и, как правило, 
необратимо утрачивается [1—4 ]. Более того, появление вследствие 
срыва тактовой и (или) высокочастотной синхронизации длинной 
серии ошибочных символов в ряде случаев приводит к нарушениям
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цикловой (кадровой ) синхронизации и, следовательно, к долго­
временным перерывам в связи [2]. Таким образом, необходимо 
разрабатывать и применять адаптивные алгоритмы организации 
процесса синхронизации, предполагающие использование полной 
мощности информационного сигнала для ускоренного установления 
(восстановления) состояния синхронизма в целях сокращения не­
обратимых потерь полезной информации и повышения надежно­
сти связи. Учитывая специфику приемников СВЧ-диапазона волн, 
где уровень шумов определяется преимущественно местными аппа­
ратурными флюктуациями [4], целесообразно изменять энергети­
ку синхроканала при переходах от режима захвата к режиму 
удержания и обратно. В этом случае формальная математическая 
запись искомого адаптивного алгоритма синхронизации имеет вид

где (/Вых фд, — напряжение на выходе внутреннего^ кольца точ­
ной синхронизации; ^„ — пороговое значение £/Выхфд„ характе­
ризующее наличие при и выХфпг< и п или отсутствие при (Лых фд2>£/п 
состояния точного синхронизма, т. е. режима точного удержания 
во внутреннем кольце; И, Ст, Сг — обозначения информационного 
канала точного и грубого синхроканалов; верхняя строка в круг­
лых скобках выражения ( 1 ) указывает рабочие (в данный момент 
времени) каналы, а нижняя строка означает неработающий в это 
время канал приемника сигналов; величина, отделенная знаком 4 -, 
характеризует энергетику, т. е. отводимую часть полной мощности 
информационного сигнала соответствующего канала приемника 
сигналов. При этом ускорение процессов установления и восста­
новления состояния синхронизма обеспечивается в результате ис­
пользования в грубом синхроканале приемника той доли (р^— 1)/р 
мощности сигнала, которая в стационарном состоянии синхрониз­
ма служит для -выделения в информационном канале приемника 
полезных сообщений. Таким образом, информационный канал 
и грубый синхроканал приемника одновременно функционировать 
не могут, в то время как его точный синхроканал работает посто­
янно — для обеспечения процессов извлечения информации « в це­
лях контроля наличия состояния синхронизма в режиме удержа­
ния, либо только для решения последней задачи в режиме захвата. 

Оценим эффективность применения предложенного адаптивно­
го алгоритма синхронизации связной радиолинии. В качестве кри­
терия используем интегральный показатель качества £ эфф — эф­
фективную энергетическую цену передачи единицы информации 
[3], позволяющую осуществить одновременный и компактный учет 
как точностных и динамических характеристик, так и энергетиче­
ских параметров систем синхронизации. Считая при этом задан­

(1)
£ в̂ых ФДа ^  ^ т =!=Нвых
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ными качество синхронизации линии и комплекса линий связи, 
запишем следующее выражение для определения эффективной 
энергетической цены

т
■̂ -эфф =  Е» р 'р̂   ̂  ̂ | fc—îj I- ci (2 )

где Еи, Е с — реальная энергетическая цена передачи единицы по­
лезной информации и синхроинформации, причем различие вели­
чия Е я и Е с обусловлено спецификой информационного канала 
и шнхроканала; Тс — длительность сеанса связи; 7\ — среднее 
время вхождения в синхронизм; q — коэффициент, равный отно­
шению переданного за сеанс связи объема синхроинформации 
к объему полезной информации, переданному за тот же интервал 
времени (в качестве мажоритарной оценки значения величины q 
может служить отношение пропускных способностей синхроканала 
и информационного канала с учетом степени их практического ис­
пользования) ; k p — коэффициент, характеризующий запас по мощ­
ности синхросигнала — по сравнению с минимально необходимым 
для заданного качества синхронизации уровнем (данный запас 
может создаваться, например, для повышения функциональной 
надежности синхронизации, в целях обеспечения ускоренного вхож­
дения в синхронизм и т. п.), k p ^ l ;  k n — коэффициент, характери­
зующий надежность синхронизации и равный среднему числу 
срывов синхронизации за  сеанс связи.

Тогда, используя формулу (2 ), можно показать, что повышение 
интегральной эффективности систем синхронизации обеспечива­
ется путем уменьшения временных затрат 7а на установление 
и восстановление синхронизма в результате применения для этих 
целей энергии информационного сигнала, практически бесполезно­
го во время переходных процессов в указанных системах. При 
этом одновременно снижается значение требуемой избыточности 
по энергии синхросигнала для установившихся периодов функцио­
нирования систем синхронизации, т. е. k p\, а в ряде случаев пол­
ностью устраняется необходимость введения этой избыточности, 
kp-*-kpMllH=  1 , что также обеспечивает дополнительный выигрыш 
в эффективности данных систем.

На рисунке представлена обобщенная функциональная схема 
адаптивной (самоорганизующейся) системы синхронизации, реали­
зующей алгоритм (1). Здесь УВСС — устройство выделения син­
хросигнала; С У — согласующее устройство; ФД — фазовый детек­
тор; ФНЧ — фильтр нижних частот; УНЧ — усилитель низкой час­
тоты; УПТ — усилитель постоянного тока; КС >— коммутатор 
сигналов; У — усилитель; ГУН — генератор, управляемый напря­
жением; ГПС — генератор поискового сигнала; ИЗ — индикатор 
захвата; ДМ — делитель мощности; К — ключ; СП — синхронный 
приемник; подстрочные символы г, т обозначают принадлежность 
соответствующего функционального элемента к «грубому» (внеш­
нему быстродействующему) или к «точному» (внутреннему инер­
ционному) 'кольцу АПЧ.
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Внешнее я внутреннее кольца синхронизации обычно строятся 
на базе схем ФАП. При этом наличие фильтра (ФНЧГ), а в ряде 
случаев и усилителя (УНЧГ) для внешнего быстродействующего 
кольца ФАП не является принципиально необходимым. Дополни­
тельные возможности разрешения противоречия между точностны­

ми и динамическими характеристиками предлагаемой адаптивнои 
системы синхронизации связаны с введением в ее внешнее кольцо 
дополнительной схемы поиска (ем. обозначенные штриховыми 
линиями элементы и связи на рисунке).

Оценим реальную эффективность применения предлагаемой 
адаптивной системы синхронизации. Применение для этой цели 
выражения (2 ) предполагает определение величин' Тъ, /гр, общие 
формулы для нахождения которых при отсутствии (* ) или нали­
чии (4Ф) схемы поиска во внешнем кольце ФАП имеют следующий 
вид:

7^ =  7 ^ +  7 ;  + 7 - ;  =
0,875Т* 1п (2а*) | 1 щ (2а2)

Д/*'  Ш1
д г• ш

а0 а!Д/*
1 1 Ш|

А/ц

а1 2 ДД, 1

кР а2 а2Д/Шг (р — 1) а2 Д/Шг (|3 — 1) ’

(3)

(4)

Т *  =  Т *  -4- Т *  4 -  Т # -1- Т *  __1’ 1 поиск, ^  I 1 <р, 1 —

"Д / и сх  , 0,875Т* ( 1п(2а*) ( 1 1П (2а2)
“Г  Л " Г  л * *  I .

[Д/ *  I2
V

Д /ф* д

а,* А ?#
=  — =  ‘ «Г

м#I ш4

2

И* Д/ш2

1 А/и
А/ш„ (Р 1) а2 ^ 1  (Р 1) У  7 #

(5)

(6) 
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где Тпоиск — время поиска синхросигнала по частоте в исходной 
области неопределенности Д/Исх, величина которой определяется 
качеством синхронизации комплекса радиолиний, т. е. точностью 
и периодичностью сведения частот синхрогенераторов и стабиль­
ностью частоты последних [ 1 ; 2 ] ;  Tf, Т о — время «затягивания» 
частоты и фазы в кольце ФАП [1; 2 ] ; т — коэффициент пропор- 
ционально-интеприрующего фильтра, у > 1  [4]; Д/ш — шумовая 
полоса жольца ФАП; а — отношение мощности синхросигнала 
к мощности шума в шумовой полосе Д/ш кольца ФАП; подстроч­
ные символы ( 1 ) , (2 ) означают отношение обозначенной величи­
ны (параметра, характеристики) к внешнему (первому) или 
к внутреннему (второму) кольцу ФАП предлагаемой системы син­
хронизации; #1 — коэффициент, определяющий соотношение меж­
ду областью поиска (неопределенности) синхросигнала по частоте 
Д/исх и зоной захвата (затягивания) частоты Д/Захв 1 внешнего 
кольца ФАП [1; 2; 4 ],

Д/исх _ 2 Д/ИСХ , А/41 =, ^ уд •
Д/з.жв, Ц ш У ъ  2  У Т ’

А/уд — полоса удержания кольца ФАП; р — коэффициент делите­
ля мощности. Для целей синхронизации выделяется (1/р) — часть 
мощности информационного сигнала, а для получения полезной 
информации используется оставшаяся часть мощности данного 
сигнала [({5— 1)/р], 1 < р < о о , обычно 1 0 < Р < 1 0 2-Ь103 [5].

В выражениях (3), (5) при определении  величин Тр Т9 пред­
полагалось, что отношение сигнал-шум а в шумовой полосе 
соответствующ его кольца ФАП превышает значение 102. Если 
а <  1 0 2, то в данных формулах необходимо учитывать эффекты 
замедления процессов затягивания частоты и фазы синхросиг­
нала. В частности, при а = 1 0  имеем 7>(а_10, =  2 77(а>1()2); 7'Т(в=10) =
=  2 Г (р(а>102). Учитывается также специфика СВЧ-диапазона волн,
где основной вклад вносят аппаратурные шумы, уровень которых, 
как правило, на 1 — 2  порядка и более превышает уровень шумов 
спокойной атмосферы [4]. Предполагая, что величины Д/ш , а 2 

определены однозначно, исходя из априорно заданного качества 
(точности) синхронизации, охарактеризуем специфику расчета 
и выбора значений а, Д/ш , 4 1 , Тг> 8  Д ля случаев отсутствия или 
наличия во внешнем (первом) кольце ФАП поисковой схемы. 
Можно показать, что

2 ^ ) ! ( 7 ) ; 4  ( 8)

* _  Д/ш, уГ 2- 2  Д/»гх . (П\
ь  д / Ш1 у  ь  д ; Шг ' _  (у >

Д/ш 1/т* Д/ш
<  =  “И? -  1 ) д Й  =  «2 0  -  1 ) V  Д Г ^ ' ( 10>

и / ^  и / исх
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(И)

(13)

(14)

(15)

(16)

В целом .необходимо отметить, что применение предлагаемой 
адаптивной СВЧ-системы позволяет в (р— 1) раз повысить энер­
гетику синхроканала в режиме установления (восстановления) со­
стояния синхронизма. Это в свою очередь обеспечивает возмож­
ность ускорения поиска по частоте (р— I ) 2 раз и уменьшает время 
затягивания частоты во внешнем кольце системы в (р— 1) раз. Со­
ответственно снижаются потери полезной информации и умень­
шается эффективная энергетическая цена ее передачи. Таким об­
разом, практическое использование описанного в данной работе 
адаптивного метода синхронизации позволяет существенно повы­
сить эффективность функционирования систем связи и обеспечи­
вает возможность дальнейшего повышения скорости передачи ин­
формации с  априорно заданной верностью без снижения при этом 
точности синхронизации и введения избыточности по энергетике 
синхроканала.

Список литературы: 1. Спилкер Дж. Цифровая спутниковая связь/Пер. с англ.; 
Под ред. В. В. Маркова, — М.: Связь, 1979. ■— 592 с. 2. Радиосистемы пере­
дачи информации/И. И. Тепляков, Б. В. Рощин, А. И. Фомин, В. А. Вейцель.—  
М.: Радио и связь, 1982. —  264 с. 3. Ванькевич В. В., И ванов М. А., М акарен­
ко Б. И. Исследование принципиальных и практических ограничений точности 
синхро-низации связных радиосистем//Радиотехника. — 1985. —• Вып. 75. —
С. 126— 133. 4. Галин А. С. Диапазонно-кварцевая стабилизация СВЧ. — М.: 
Связь, 1976. — 256 с. 5. Смирнов Н. И., Заличев И. М. Оптимизация распре­
деления мощности в системах передачи с каналом синхронизации//Электроовязь.— 
1982, № 6. — С. 11— 18.
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УД К  621.396

В. Д. ВАКУЛЕНКО

ИНЖЕНЕРНАЯ МЕТОДИКА ОЦЕНКИ НЕЛИНЕЙНЫХ ИСКАЖЕНИЙ 
В РАДИОПРИЕМНОМ ТРАКТЕ С ПОМОЩЬЮ ТОЧКИ ПЕРЕСЕЧЕНИЯ

Одно из основных направлений улучшения помехозащищен­
ности радиоприемных устройств (РПУ) — уменьшение нелиней­
ности главного тракта приема (ГТП) РПУ. Предложена методика 
оценки нелинейности тракта, включающего в себя несколько не­
линейных каскадов.

Точка пересечения и нелинейность. Ранее [1; 2] изложена сущ­
ность концепции точки пересечения по взаимной модуляции 1Р 
как параметра, объективно отражающего нелинейность каскада 
или тракта. Данный параметр имеет ясный физический смысл, 
легко измеряем [1 ] , обладает простой связью [3] с параметрами 
нелинейности, задаваемыми по другим критериям. Эти достоинства 
1Р позволяют использовать ее при оценке нелинейности каскадов 
и трактов.

Нелинейность будем оценивать по следующим параметрам: 
входная (выходная) точка пересечения по взаимной модуляции 
третьего порядка, далее —  точка пересечения, 1Р 1^ВЫХ)‘, динами­
ческий диапазон по критерию сжатия коэффициента передачи на
1 дБ, Д с; динамический диапазон по взаимной модуляции третьего 
порядка, Дгь динамический диапазон по критерию блокирования 
помехой коэффициента передачи на 2 дБ, ДбЛ.

Перечень этих параметров можно продолжить [3].
Оценка нелинейности с помощью точки пересечения. Сущность 

метода рассмотрим «а  примере оценки нелинейности формализо­
ванного ГТП Р.ПУ, собственные параметры каскадов которого, та­
кие, как коэффициент передачи, коэффициент шума и входная 
точка пересечения, известны (таблица, строки 1, 2, 3 ). Результа­
ты расчета ГТП по коэффициенту шума и распределение уровней 
сигнала при подаче на вход тракта мощности, равной реальной 
чувствительности, в строках 4, 5 таблицы для всех сечений тракта.

Коэффициент шума ГТП /7гтп =  7 дБ.
Реальная чувствительность ГТП при полосе пропускания В — 

=  10 кГц и соотношении сигнал-шум г =  10 дБ

Рр =  -  174 +  Р п п  +  10 ^  +  г =  -  117 дБ • мВт, (1)

где — 174 =  1 0 1 ̂  хо ^ В т’ ДБ ' М̂ Т’ абсолютная температура Т =

=  290 К; постоянная Больцмана &= 1,38-10-23 Дж^К-
Примем следующие допущения.
1. Все нелинейные каскады в диапазоне рабочих частот без­

ынерционны.
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2. Рассмотрим воздействие на тракт относительно узкополосных 
сигналов, ширина спектра которых значительно меньше частоты 
несущей сигнала /с. Между частотой блокирующей помехи /пбл 
и частотой -сигнала, а также между частотами гармонических по­
мех равной амплитуды /пь /п2> вызывающих возникновение в нели­
нейных каскадах продуктов взаимной модуляции, выполняются 
соотношения: /пбл~/с; /п1 ~/п2-

3. Рассчитаем 1Р3 для случая, соответствующего суммированию 
по мощности в нагрузке продуктов взаимной модуляции, возника­
ющих в нелинейных каскадах, который при приведенных допуще­
ниях хорошо подтверждается на практике [ 1 ].

4. Полагаем, что помехи, не попадающие в полосу фильтра 
первой промежуточной частоты (П Ч), эффективно им ослабляются 
и поэтому вызывают проявление нелинейности только тех каска­
дов, которые находятся между входом ГТП и его фильтром первой 
ПЧ. Вся частотная избирательность тракта сосредоточена только 
в первом и пятом каскадах. Остальные каскады тракта широко­
полосны.

5. В каждом сечении тракта в полосе возможного воздействия 
помех, а также с генератором сигнала и нагрузкой ГТП согласо­
ван на одно и то же сопротивление, например 50 Ом. Это облег­
чает сравнение параметров в разных сечениях тракта по чувстви­
тельности и по нелинейности.

Выходная точка пересечения по взаимной модуляции третьего 
порядка двух нелинейных каскадов, включенных последователь­
но [1 ] ,

/я3 ̂ | 2 вых
(2)

где /Р® вых, 1Р\ вых — выходная точка пересечения по взаимной 
модуляции третьего порядка первого я второго каскадов, мВт; 
б?2 — коэффициент передачи по мощности второго каскада.

Формула (2 ) позволяет оценить нелинейность сборки, состоя­
щей из двух последовательно включенных каскадов, с помощью 
эквивалентной 1Р\ах.

Имеется графическое решение относительно второго слагаемо­
го правой части равенства (2 )

Д , =  1 0 1 в
| , 2 вых

(3)

приведенное в работе [1 ] и изображенное на рис. 1 .
Вычислим входную /Р3 ГТП по помехам, не попадающим в по­

лосу фильтра первой ПЧ, т. е. части тракта от входа до полосо­
вого фильтра. Применяя графическое решение (3) в этом случае 
три раза (число сечений в рассматриваемой части тракта), на­
ращиваем тракт, начиная с каскада 4 (таблица) и всякий раз 
вычисляем эквивалентные 1Р3 получившейся части тракта. Для
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этого подключим к каскаду 4 каскад 3 и вычислим эквивалентные 
параметры полученной части тракта (коэффициент передачи, 
входную и выходную 1Р3). К эквивалентному каскаду, отражаю­
щему коэффициент передачи, входную и выходную /Р3 сборки,

2М-Ф zfdb-fiÖT 31Ö6-H&T
н

Р* 6»‘ ИБ
ültjSnSr

3,4
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Описанная продеду/ра графически изображена на рис. 2. Полу­
ченные результаты отражены в строке 6 таблицы и являются вход­
ной 1Р3 части тракта, начиная с соответствующего сечения. Ана­
логичным образом вычислим /Р3 ГТП по помехам, попадающим 
в полосу фильтра первой ПЧ, т. е. всего тракта (рис. 3).

Описанная методика может применяться при расчете тракта на 
заданный динамический диапазон, а ее результаты, изложенные 
в строках 6 , 7 (таблица), — при экспериментальной проверке со­
ответствия /Р 3 рассматриваемой части тракта рассчитанным зна­
чениям.

Между точкой пересечения по взаимной модуляции третьего 
порядка и динамическим диапазоном относительно некоторого 
уровня мощности Р  существует следующая связь [2]: Дг1 =

Используя графическое решение этого уравнения (рис. 4 ), оп­
ределяем динамический диапазон тракта по взаимной модуляции

третьего порядка при поме­
хах, находящихся в полосе 
фильтра первой ПЧ (76 дБ 
относительно Рр), и дина­
мический диапазон при по­
мехах, не попадающих в по­
лосу этого фильтра (85 д Б ).
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Для оценки изменения динамического диапазона по взаимной 
модуляции в сечениях тракта по мере его наращивания, начиная 
со входа, применим описанную методику (рис. 5).
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Полученные [результаты (строка 9 таблицы) отражают процесс 
■накопления продуктов взаимной модуляции, возникающих в не­
линейных каскадах по мере прохождения помех от входа до рас­
сматриваемого сечения. Для каждого сечения (рис. 4) определим 
динамический диапазон по -взаимной -модуляции относительно 
уровня мощности сигнала в данном сечении, соответствующего 
мощности на входе ГТП, равной Рр (см. строку 5 таблицы). В ре­
зультате получаем .возможность определить изменения динами­
ческого диапазона в сечениях тракта (см. строку 8 таблицы), по­
зволяющую численно оценить уменьшение динамического диапа­
зона от сечения к сечению ГТП. Это позволяет оптимизировать 
тракт по критерию максимума динамического диапазона при за­
данной чувствительности.

Точка пересечения и параметры нелинейности по другим кри­
териям. Анализ [4], а также соотношения между точкой пересече­
ния, динамическим диапазоном по критерию сжатия коэффициента 
передачи и динамическим диапазоном по критерию блокирования 
помехой коэффициента передачи [3] позволяют записать для коль­
цевых диодных смесителей и однотактных усилителей

Ре = I P L - (10^-15) (5); А™ =  ^ 0 - 0 , 5 ,  (6)

где Р с — входная мощность сигнала по критерию сжатия коэффи­
циента передачи каскада на 1 дБ, д Б -м В т; Рбл — входная мощ­
ность помехи по критерию блокирования на 2 дБ коэффициента 
передачи каскада.

Графическое решение (4) относительно ЭДС 1 мкВ (мощность 
на входе Р = — 113 д Б ’ м Вт), а также (5), (6 ) представлено на 
рис. 6 . При решении (5) взято среднее значение величины, стоя­
щей в -скобках (12 д Б -м В т). График, расположенный в верхней 
части рис. 6 , позволяет определять динамический диапазон относи­
тельно уровня мощности Р, отличного от — 113 дБ-м Вт. При этом 
поправку б для соответствующего уровня мощности Р следует 
с учетом знака суммировать со значением IP3. Для этого нового 
вычисленного с учетом формального введения поправки 8  значения 
IP3 на оси ординат отсчитывают динамический диапазон относи­
тельно уровня мощности Р.

Соотношения (5), (6 ) распространим на весь тракт.
Мощность входного сигнала, приводящая к сжатию коэффи­

циента передачи тракта на 1 дБ, РсГтп fP%x г т п ~ ^ = — 15дБ-мВт.

Динамический диапазон тракта по критерию сжатия его коэф­
фициента передачи на 1 дБ Д с гтп =  Я с гтп — Я р =  Ю2 дБ.

Мощность помехи на входе ГТП, приводящая к блокированию 
на 2  дБ коэффициента передачи тракта, Рвл гтп =  Рс гтп — 0,5 =  
=  — 15,5 дБ • мВт.

Динамический диапазон ГТП по критерию блокирования по­
мехой на 2  дБ коэффициента передачи тракта Д б л  гтп =  Р бл гтп — 
- Я р =  101,5 дБ.
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Предложенная методика оценки нелинейности с использовани­
ем концепции IP  может применяться при пересчете параметров 
нелинейности трактов или каскадов, сравнения нелинейности трак­
тов или каскадов, заданных параметрами по разным критериям, 
а также при анализе и синтезе разрабатываемых трактов, напри­
мер ГТП РПУ.

Таким образом, проанализировали тракт, описанный в работе
[5] в части собственных параметров входящих в неш каскадов, 
(строки 1, 2, 3 таблицы). Для всего тракта без расчета была ука­

зана входная точка пересечения по взаимной модуляции третьего 
порядка, .равная — 3 дБ -м В т, что совпало с результатами прове­
денного анализа.

Список литературы: 1. Norton D. Е. The Cascading of High Dynamic Range 
Amplifiers//Microwave I. — 1973. — N 6. —  P. 57— 71. 2. Михайлов Б. И ., Мар­
кин В. С., Смолин С. П. Оценка нелинейности радиоприемных трактов с помощью 
параметра /Р//Техника средств связи. Сер. Техника радиосвязи. — 1981. —  
Вып. 10(29). — С. 83— 85. 3. Гольдм ан Д. С., Текш ее В. Б. Проектирование СВЧ 
малошумящих транзисторных усилителей с расширенным динамическим диапа- 
зоном//Электрон. техника. Сер. Электроника С В Ч .— 1984. — Вып. 11. — С. 7—  
11. 4. Anzac RF/Microwave Amplifiers and Mixers//Microwave I. — 1978. — N 6.— 
P. 35— 60. 5. Hundley P. E., E stabrook P., Crescenzi E. J. Small Low Gain Amp­
lifiers For Front End Design//Microwave I. — 1978. — N 2. — P. 47— 58.

ОСОБЕННОСТИ СЕЛЕКЦИИ ЭХО-СИГНАЛОВ НА ФОНЕ УЗКОПОЛОСНЫХ  
ПОМЕХ В СИСТЕМАХ БЛИЖНЕЙ РАДИОЛОКАЦИИ

Для максимизации отношения сигнал-шум в импульсных РЛС 
широко применяются гребенчатые фильтры [1].  Эти устройства 
при работе на фоне белых шумов создают на выходе отношение 
сигнал-шум, близкое к максимальному, т. е. являются оптималь­
ными фильтрами. В то же время при работе на фоне небелых 
помех в некоторых случаях экспериментально наблюдали эффекты 
«размножения» спектра помех, что приводило к ухудшению отно­
шения сигнал-помеха [2 ].

Рассмотрим воздействие случайной узкополосной помехи на 
гребенчатый фильтр, состоящий из селекторного каскада и узко­
полосного фильтра, согласованный с прямоугольной пачкой пря­
моугольных радиоимпульсов без внутриимпульсной модуляции. 
Центральная частота узкополосного фильтра но і, полоса 2Д£2 =  
=  2л/ (М— 1 )Т  (1),  где М — число импульсов в пачке; Т — период 
следования импульсов.

Помеху зададим в виде энергетического спектра

Поступила в редколлегию  19.03.86
УДК 621.396

С. Б. КАЩ ЕЕВ

Да) <  ~/7\ (2)
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Здесь N — спектральная плотность мощности помехи; ш2 — сред­
няя частота помехи; 2Аи — ширина полосы помехи.

Амплитудный спектр последовательности видеоимпульсов еди­
ничной амплитуды запишем в следующем виде [3]:

Г
_ ... sinO,5£T„

где Ти — длительность одного импульса; г =  0,5 (М— 1 ).
Для определения энергетического спектра помехи на выходе 

селекторного каскада воспользуемся сверткой спектров. Тогда 
мощность помехи на выходе фильтра

во оо

’Ї - 2І  №<»>Р іИ  W r ( — '>*
Здесь К (<*>) — АЧХ узкополосного фильтра,

П , |(о — coj A S; 

(О, fco — w,| >  Д2. 

Следовательно,

і  ^  I— ДО Ü) «■*(!> —с о —»(о  — Д о )
2

и (0,5|ти)2

гг. з т 2 0 ,5 £ т и
Учтем, что в реальных условиях Т^>ти- Тогда в о 0 ‘

ласти интегрирования можно рассматривать как константу. После 
вычислений получим

2 __Л ^ Д ш Д й  s in 2.*  y 1 V  s in T A o ^ f t ,—  k s)
' 2 у2 Z j  2-і°1 =

л= —т * „ = —/•
ГД ш  (ftj -  ftt )

X

X  cos Т (о)х — Ш2) (kx — £ 2)
г sin [0,5u (k t — k 2)/r]

(3)

где

0 ,5 «  ( * 1 —  Л2) 

л: =  0 ,5 (0)! — ю2)ти.

Анализ формулы (3) показывает, что мощность помехи на вы­
ходе гребенчатого фильтра нелинейно зависит от ширины полосы 
помехи и узкополосного фильтра, длины пачки импульсов, ча­
стотного разноса ( « 1— саг). Рассмотрим частный случай, когда

<°2 =  ш1 + я  у ;  Д(й =  Т. (4)

Здесь я  =  0 , +  1 , і  2 , +  3 , . . .
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Следовательно,

ЛЧЗДмДй/И 5}П2х
(5)

Рассмотрим воздействие на этот гребенчатый фильтр пачки 
прямоугольных радиоимпульсов, имеющей энергетический спектр

г

Мощность сигнала на выходе устройства

р . = г „  $о)̂  —Л2

После вычислений получаем

*1=_г н^-т 0,5и (Ах — &2) ( 6)

Проанализируем воздействие пачки прямоугольных радиоим­
пульсов на гребенчатый1 фильтр второго типа, состоящий из набо­
ра узкополосных фильтров на частотах т  = щ  + 12п!Т, г = 0, ±1, 
± 2 ,... и сумматора. Полагаем, что фильтры имеют полосу, задан­
ную выражением ( 1 ), а общее число фильтров 2(3— 1 [ 1] ,  где 
<3 = ТУти.

Запишем мощность сигнала на выходе фильтра второго типа 
в следующем виде:

1 «̂  + 49

р , =  2  ^

х2дд

-Д2

V
*1=-г к =

г эгп [0,5гс (&х — Дг3)/г) 
0 ,5  и (кг — А2)

0-1

I
г— <3+1

з1п2/
Т 2-(2^)2

где =  0,5 (щ  — шг) хи.

При больших <Э сумму можно заменить интегралом. Оконча­
тельно.

Ро — (2*)2
5{ [0,5тс (/̂  —- &2),У[ 

0,5ти (А, — /г2) (7)
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Сравнение формул (6), (7) показывает, что мощность полез­
ного сигнала в фильтре второго типа в С} раз больше, чем в фильт­
ре первого типа, так как он «собирает» почти полную энергию 
пачки радиоимпульсов, а фильтр первого типа — лишь некоторую 
часть непосредственно около несущей частоты.

Рассмотрим воздействие узкополосной помехи на фильтр вто­
рого типа. Из условий (2), (4) следует, что помеха попадает лишь 
в один из узкополосных фильтров. При этом мощность ее на вы­
ходе устройства составит:

а).+42

° 2  =  ~2 2ж .ак —Д2

Из сравнения выражений (5), (8) вытекает, что отношение 
сигнал-помеха на выходе гребенчатого фильтра зависит от его 
конкретной схемной реализации. Мощность помехи на выходе 
гребенчатого фильтра первого типа прямо пропорциональна ши­
рине полосы помехи, числу импульсов в пачке и квадрату дли­
тельности импульсов, в то время как о\ от этих нараметров не 
зависит. Следует отметить, что а, равняется нулю только при 
условии Бтх/л: = 0, а на выходе фильтра второго типа будет 
равняться нулю при нахождении помехи между отдельными узко­
полосными фильтрами И при условии |(Й2—С01|>я/ти.

Известно [1], что мощность сигнала на выходе гребенчатого 
фильтра первого типа Рвых при несовпадении принимаемого и се­
лектирующего импульсов прямо пропорциональна квадрату ко­
эффициента перекрытия. Учитывая это, вычислим РВых при облу­
чении пространственно распределенной цели с размерами больше 
/ = 0,5 сти- Коэффициент перекрытия запишем в виде

/? -  Р 0 +  I
------- , * < ? [ # „ - Л /?„]; 

о , | Я “ Я о 1 > * ;

& + / = * ,  Яе(Яо,Яо +  *1.

где Р 0 — дальность, на которую установлен селектор; Р  — ис­
тинная дальность до цели.

Тогда

я вы,  (/?„)= f В {Н~ ^ 1)- Р Ы К +  \ ы я .

Здесь 0 — ширина диаграммы направленности приемопередающей 
антенны; В — некоторый коэффициент, учитывающий тактико­
технические данные РЛС, свойства среды и цели.
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В результате вычислений получим

Лшх (Я о) =  1п ( і + - ^ - ) - 1п( 1 Яо } Яо
Обозначим

Тогда Явых -  Я95вф/Д«.
ы Г  = График 5 Эф//2 представлен на ри­

сунке. Очевидно, необходимо учи­
тывать истинное значение 5 Эф при 
точных измерениях параметров про­
странственно распределенных целей 
(например, удельной поверхности 
рассеивания), особенно при работе 
на дальностях, сравнимых с длиной

/

4 К,Л импульсного объема.

Список литературы: 1. Лейхтер Л . Е. Расчет гребенчатых фильтров — нако­
пителей импульсных сигналов. — М.: Сов. радио, 1972. — 256 с. 2. Каще­
ев С. Б., Моргун Г. М., Пику лик И. И. К вопросу об особенностях стробиро- 
вания в условиях небелых помех//Радиотехника. — 1984. — Вып. 71. — 
С. 22—25. 3. Теория электрорадиотехнических цепей/Под ред. Д .  С. Колобко- 
в а .  — X.: Б. и., 1964. ■— 324 с.

ОПТИМИЗАЦИЯ РАДИОЛОКАЦИОННОГО КАРТОГРАФИРОВАНИЯ 
ВЫСОТЫ РЕЛЬЕФ А ПОВЕРХНОСТИ

Задачи оценки геометрических параметров рельефа поверхно­
сти в строгой постановке относятся к классу радиоголографиче- 
ских задач, в основе которых лежит когерентная обработка при­
нимаемых сигналов в заданных областях пространства и време­
ни. Рассмотрим задачу оптимизации параметров поверхности 
и, в частности, получение алгоритма оптимального картографиро­
вания высоты рельефа поверхности.

Сигнал, рассеянный поверхностью £2 с координатами г  и при­
нимаемый в точке г '  апертуры можно записать следующим 
образом [ 1 ] :

Поступила в редколлегию 07.04.86

У Д К  621.396

В. К. ВОЛОСЮК, канд. техн. наук

5  (/, Ґ )  =  Я е §  Р  [ І , Г ,  Ґ ,  X(/-)] Ц ,  Г, г ' ,  X ( г)\ (12 , (1)
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где F [ t , r , r ' ,  X (г)] — функция, характеризующая локальные рас­
сеивающие свойства поверхности; %(г) — совокупность параметров 
поверхности; dQ, — дифференциал площади криволинейной по­
верхности Q.

Суммарный сигнал, принимаемый апертурой Q', представим 
в виде суммы:

и {t, ґ )  =  Re S (t, ґ )  п (t, ґ ) .  (2)

Здесь п (t, ґ )  — нормальная дельта-коррелированная помеха, 
обусловленная действием внутренних и внешних помех и не­

точностью задания функции F[r, ґ ,  X (г), t\, зависящей от электро­
динамической модели рассеивающей поверхности.

Для определения оптимального алгоритма оценивания парамет­
ров Х(г) воспользуемся методом максимума функционала правдо­
подобия, полагая, что априорные сведения о параметрах X (г) 
отсутствуют. В результате приходим к необходимости минимиза­
ции квадратичного функционала

/ ^ J l H ^ - R e j / ^ r ,  ? , l C r ) , t ] S 0[ r , ? S C r ) J ] Y d Q ’d t .  (3)
г s' а

Пусть Х(г) — оценка векторного параметра; 8Х(г)—■ его вариа­

ция, З х (г) =  А у(г), где <4 =  diag (аь а2, а„) —диагональная
матрица; ^(г) — произвольная векторная функция. Тогда из у с ­
ловия

— / = 0  (4)даJ* r°  U [ J
находим, что

J I [и (*, Г') +  Re J F  [ С г ґ ,  X-/(rj, X//)]S0[/, r, r',X_,( r), X;  (r)] dQ} X
Г  O ’ Q

X Re
2
I lj(r) dQdQ'dt. (5)

Здесь Х _ у ( г )  — совокупность параметров Х (г), из которой ис­

ключен параметр Ь](г).
Система интегральных уравнений (5) является исходной для 

определения оптимальных алгоритмов оценок заданной совокуп­

ности параметров %(г).
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Предположим, что

а/ф , г, г\  ху(/-),Г_/(г)] = а  ^

д'Ч (г)
Тогда в системе (5) соответствующие уравнения легко приводятся 
к следующему виду:

=  1  £ г  =  Р,) ] >  ( . . . .  г = а я л и  (7)
2 г а '  1

где (... , г  =  г,) — совокупность аргументов, например, в выраже­
нии (6), с учетом замены т на г ъ  а (1&1 является также диф­
ференциалом площади криволинейной поверхности 2 .

Учитывая, что Х(л) по отношению к операции интегрирования
по г ’ — параметр, получим алгоритм оценки параметров поверх­
ности, удовлетворяющих условию (6):

? )  ^  [<, ? ,  г, Г_/(г), х„ й ]  =
Т 2 '

= г = г,)Ф [г, гх, Х7. (г), Х_,- (г4)1 ^2 !. (8)
 ̂ 2

Здесь *Р(-) — функция неопределенности лоцирующей системы, 

^ ( ■ ) = П 5 П ---,г = г0 5 о( - )Л ! /̂ .  (9)
2 '  Т

Условию (6) удовлетворяют дальность до поверхности Р = 
= Я ( г )  и связанная с нею высота

А (р) =  Н— Я ( г) соз 0, (10)

где р => (дс, г/); г =  (р, б); //— высота, измеряемая при лоцирова-
нии в надир; # (г) — дальность до поверхности; 0 — угол между 
вертикалью и направлением на разрешаемый участок поверх­
ности.

Пусть — вертикальная или горизонтальная решетка с со­
ответствующими направлениями осей г '  или у' ,  расположенная
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перпендикулярно к направлению обзора. Причем по каждому вы­
ходу осуществляется синтезирование апертуры, а опорный сигнал 
для каждого из элементов решетки имеет вид [2] :

Тогда исходный оптимальный алгоритм пространственно-вре­
менной обработки принимаемого поля, например, для вертикаль­
ной решетки

Таким образом, исходный выходной эффект, необходимый для
оценки А(р) может формироваться либо синтезированием апер­
туры на выходе каждого из элементов с последующим дискретным 
преобразованием Фурье относительно элементов решетки, либо 
первоначальным дискретным преобразованием Фурье-сигналов,, 
снимаемых с элементов антенной решетки с последующим синте­
зированием апертуры. Второй путь более целесообразен, так как 
требует лишь одного канала синтезирования апертуры.

Список литературы: 1. Ф алъковт С. Е., Волосюк В. К. Оценка параметров 
поверхностей в задачах оптимальной статистической интерпретации на основе 
электродинамических моделей рассеянных полей//Радиоэлектроника летат. аппа­
ратов. — 1984. — Вып. 13. — С. 11—20. 2. Фалькович С. Е., Хомяков Э. Н. 
Статистическая теория измерительных радиосистем. — М.: Радио и связь, 
1981. — 287 с.

cos 6 X
(И)

X exp Ijk 2[H — h (p)]/cos о -----cos 6 |L (r'h 6).
1 L t f - f t ( p )  JJ 

Здесь для вертикальной решетки

?  i r i> е) — exp (ikz'i COS G),

для горизонтальной
<f>(r;, 0) = exp ( jk y I sin 0).

(12)

(13)

2  exp (Jkzt cos e) J i t  (t , z't) П 1 T V- Iх  (14)

} exp j cos б \dt.
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УДК 621.39.519.27

Л. М. ЛЮБЧИК, А. С. МАЗМАНИШВИЛИ

СТАТИСТИКА ИНТЕГРАЛЬНЫХ ФУНКЦИОНАЛОВ, СОДЕРЖАЩИХ 
КВАДРАТИЧНЫЕ ФОРМЫ ОТ КОМПОНЕНТ ГАРМОНИЧЕСКОГО 

СТОХАСТИЧЕСКОГО ПРОЦЕССА

Для многих этапов работы радиотехнических устройств харак­
терным является преобразование сигналов, в том числе и случай­
ных процессов, в типовом звене с нелинейными и инерционными 
свойствами. Известно лишь небольшое число точных решений за­
дачи о нахождении функции распределения процесса на выходе 
типового звена, полученных при некоторых специальных предло­
жениях о нелинейности характеристики и о статических свойст­
вах случайного процесса на входе [ 1 ]. К числу этих задач отно­
сится задача об определении функции распределения случайной 
величины

т
7| =  А £ Н 5»(0  (1 )

О

средней мощности нормального эргодического случайного процес­
са за конечное время усреднения Т. Ранее такая задача бы­
ла подвергнута численному анализу для случая, когда — 
нормальный марковский шум [2]. В работе [3] получена произ­
водящая функций случайной величины ( 1 ), когда |(Х) является 
суперпозицей произвольного детерминированного сигнала и нор­
мального марковского шума.

Нормальный марковский процесс является результатом воз­
действия случайного процесса, обладающего свойствами белого 
шума, на дифференцирующую цепочку первого порядка. Резуль­
татом воздействия белого шума на дифференцирующую цепочку 
второго порядка (РЬС — колебательный контур) является гар­
монический стохастический процесс (ГС-процесс). Рассмотрим 
статистику интегральных функционалов, определенных на компо­
нентах ГС-процесса.

Уравнение для ГС-процесса имеет вид [1]х+2^х-)-и>2х=Д^) (2), 
где р, со — декремент и частота; {(Ь) порождающий процесс, об­
ладающий свойствами белого шума с интенсивностью а  и корре­
ляционной функцией

< / (П ! (П >  = ° Ц ( - П .  (3)

Наиболее общий вид рассматриваемых интегральных функци­
оналов следующий: 

г
Т7 =  $ М \ах2 (/) +  2Ьх (0 х  (/) +  с* 2 (0 ] . (4)
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Здесь а, Ь, с  — произвольные параметры. Исчерпывающая инфор­
мация о статической структуре функционала Р  содержится в про­
изводящей функции

ф (а, Ь, с ) = < ехр[ — | М \ах2 (/) +  2Ьх [і) х (/) +  сх 2 (*)]}> (5)
і о

— математическом ожидании от ехр(—Р)  по всем возможным 
реализациям ГС-процесса.

Статистические характеристики двухкомпонентного марковского 
процесса (х, х) полностью описываются с помощью переходной 
плотности распределения вероятностей т(х, х, і; х0, х0, 0), урав­
нение для которой можно составить согласно методике [ 1],

д  ■ дои . . дію . оа д  . ■ . а д 2т .
+ Л і ; + 2? а- з м + і Е ї  (б>

с начальным условием т (я , х , 0 ; х 0, х 0, 0) = 8 (х — х 0) 8(х — х 0). 
Решение уравнения (6) имеет вид [1]

w (х, х, t\ х 0, х 0, 0) == ■ - , ^  exp (vt +  v2) / —
у  2тсД {

-  X  у У - ' +  4 -  ы , е > н '‘ ' — I  У\ ' J, (7)

где V1>2 =  р ± У  р2 _ (и2. Д =  4pq  — Л2;

/ > - £ ( « * -  1);

Ух = (х +  Vjjc) — (Je» +  v^o) e~V , t/s =  (x +  v2x) — (x0 +  Xj*0) e- '’1* • 
Из соотношения (7) следует одномоментная равновесная плот­

ность распределения вероятностей

а» (*о, *о, 0) =  ^  exp ( — x l  — х Л  (8>■ко * \  о и 5 7

Математическое ожидание (5) является функциональным ин­
тегралом. Одним из эффективных методов нахождения значений 
функционального интегрирования является метод усреднения по 
винеровской мере [4; 5].

Основной принцип этого метода — сведение к параболиче­
скому дифференциальному уравнению. Его можно использовать 
при нахождении среднего (5) по мере, базирующейся на ГС-про- 
цессе (2 ).

Введем рекуррентную последовательность функций [7| 
(х, х , х 0, х 0), таких, что

I 0 0 * 6
фй+1 (х , х 0,х<,)~$£1т | йх '  | с1х'ю(х, х, и х', х ' , * )Х

О —  ОО —  о о

X  (а х ,г +  2 Ъ х'х'  +  с х 12)^к {х', х \  т, х 0, х 0), (9)
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где k =  О, 1 , 2 , . . . ,  причем

ф0 (х, х, t; х0, х0) =  w  (х, х, t\ х 0,х,0). (10)
Тогда, после разложения ехр(—F) в ряд, найдем

оо со

Q {а, Ь, с) = $ d x 0 $ dx 0w ( x 0,x0,0 ) Q 0{a,b,c\ х 0, х 0); ( 1 1 )
—  во  —  оо

во 00

Q0 (а , Ь, с ; х 0, х) = J rfx J dxty (х, х, t\ я 0, x 0)\t==T. (12)
—-оо —  ж

Здесь ф (х, х, t ; х 0, лг0)=  ^  -  Фа (*, х ь, х 9) -  (13)
ft=0

математическое ожидание вида (5), но с фиксированными значе­
ниями ГС-процесса (х, х) на границах временного интервала 
(О, t) .

Из соотношений (9), (10) следует, что ^з-функция (13) удов­
летворяет параболическому дифференциальному уравнению

^ - i p .  +  . . x * L + 2 ? * - f a )  +
dt дх дх  ^дх

+  — {ах2 +  2Ьхх-{ - сх2Ц (14)

с  начальным условием ф (л:, х,  0; х 0, х „) = В (х — х 0) Цх — х 0).
Решение уравнения (14) при а=Ь = с = 0 описывается выраже­

нием (7). Чтобы привести уравнение (14) к уравнению (6), вос­
пользуемся подстановкой

Ф (х , х 9 /, лГф, ^"о) ^  ^  (■̂ > ■я*» Xqj х 0)Х  ( 1^ )

X exp {pf — А (х2 — дго) — 25 (х х  — х 0 х 0) — С (х2 — хо)},
в которой ц, А, В, С — некоторые константы. Подставив (15) 
в (14), после переруппировки коэффициентов при производной 
по х получим

Ж  =  ~  х + (ш3 ~  *  И г +  ^  ~  2аА) +
о а2Ф

+  ^ ^ -  +  Ф { -  f* +  ^  +  .*:2(2tf ~4рЛ +  2аЛ - а ) +  (16)

+  2х х  (С -  w2A -  2$В +  2аАВ — Ь) -  х 2 (2аВ2 ~2т2В — с)}.
Это уравнение для Ф имеет те же начальнные условия, что и вы­

ражение (14). Оно имеет вид (6), если соответствующим подбо-
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ром величин А, В, С обратить в нуль значение фигурной скобки 
в уравнении (16). Ясно, что ц = оА. Приравняв коэффициенты при 
х2, хх, х2 к нулю, найдем

В =  ^ - ,  с  =  »  +  М ^ - .  (17)

где 2  =  («* +  2ос)М, ( , 8)

Стохастический „осциллятор“, для „плотности распределения“ 
Ф(х, х , /; х 0, х 0) которого получено уравнение (16) без фигурной 
скобки, обладает аналогично (6) «частотой» £2= (со2— 2аВ)1/2 
и «декрементом» г = |3—аА согласно соотношениям (17), (18). 
Если а = с  = О и в функционале (4) содержится лишь член х (1 )х^) ,  
то в этом частном случае Р = Ьх2(Т )—Ьх2(0), и функциональный 
интеграл ( 1 1 ) сводится к простой четырехкратной квадратуре

оо
<3 (О, Ь, 0) =  алс/хс/х0с/х0ш (х0,х0, 0) X (19)

— °о
X ехр (— Ьх2 +  Ьх2)щ (х,х, Т ; х 0, х 0, 0),

поскольку ^-функция переходит в до-функцию (7). В общем слу­
чае функциональный интеграл С} (а, Ь, с )  находится согласно фор­
мулам (II ) ,  ( 12 ), в которых выражение для тр-функции прини­
мает следующий вид:

ф (х, х, х 0, Х0) — ехр \pAt —А (х2 — хо) ~

—2В {хх — х0х0) — С (х2 — х2)}~Т7=-ехр|(р1 +  р2) X (20)! (XX — *„*„) -  С (х 2 -  х 2 ) ] ^ - р = - е х р ( ( р !

X t —-^ г\е2̂  +  ^ - г 1г 2е^ (+^  — ^ ф 2р1''|,

■ г ± У г 2~  2 2; 0  =  4Р ( ^ - Н 21

— (х -(- р,х) — (Х0 Р1Х0) £ Рг ) — (-̂  рг-*-) (- 0̂~Ь РяХо)̂  1 >

а остальные обозначения приведены в (17), (18). Объединив (11),
(12), (20), получим для производящей функции (}(а, Ь, с )  выра­
жение в виде простой шестикратной квадратуры

<3 (а, Ь, с)  =  ^ и1 ^и,гй х ё  х(1х0с1х0та X
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X (х0, Х0, 0) exp | а А Т — А (х2 — Хо) — 2 В (хх — х 0х0)

— С (х2 — jcg) -  «2 (1 — е - 2Р2г) — 4- « i «2 (! -  ^"2гГ) ~  (21)
г  2 г

~  7 “ к 2 (! — е-2^ 7) +  2m t [(л: +  PiX) — (л0 +  PiJCo) X Pi
X e~hT] +  2ш2 [(je +  р,лг) — (лг0 +  psx 0) e~f>i 7']|.

Благодаря гауссовому виду подынтегрального выражения от­
носительно всех шести переменных интегрирования квадратура
(2 1 ) берется до конца (удобно сначала брать интегралы по х, х 
и х0, х0). Представление (21) для производящей функции, кроме 
того, удобно при выполнении численных расчетов вследствие на­
личия демпфирующих множителей типа ехр(—2pjТ).

Особый интерес представляет случай а — Ь = 0, поскольку слу­
чайная величина [ 1 ; 6]

т
X =  j d t x 2(t) (22)

описывает интеграл от квадрата перемещения x ( t )  стохастиче­
ского затухающего осциллятора (2 ), аналогом для которого мо­
жет служить изменение заряда в колебательном RLC-контуре. 
Плотность распределения вероятностей Р(%) этой случайной ве­
личины есть обратное преобразование Лапласа

P ( * )==J ^ e x p ( c * ) Q ( 0 ’ ° ’ c) - (23)

В целях нахождения Р(х )  в квадратуре (21) выполним интегри­
рование по паре переменных ГС-процесса х, х и по другой паре 
переменных х 0, х„ с весом w  (х0, х 0, 0) (8). Обозначив результа­
ты этих интегрирований через и г) и Ув (мь  м2), найдем

Q (0, 0, с )=  2N(P> —  jj* d u xd u üJ T{uu u 2) J 0{uu ut ) X
----- CO

X exp J - ^ - « 2 (l - e - * i T) -  y U xU2{ 1 - e - 2rT) — — « 2(1 - е - 2р2Г)|.

(24)
Здесь

Уг(«!, ua) = т : ( Л С - Б 2) - ,/2Х

4/ !  A(Piui + P2«2)2 — 2ß(p1u l +  p2u2)(ul +  u2) + С («! +  u 2)2\
X exp J -  -------------------- -------------Ä C - B * --------------------------------Г

(25)
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Выражение для /0(«ь «г) получим из соотношения (25), если 
в этой формуле выполним следующие замены:

Л -> Л 0 =  ^ - Г; В ^ В 0 = ^ ^ ~ ;  С ^ С 0 = ^ ± ^ .  (26)о Ао а

Отметим, что в частном случае, когда но (х0,х0, 0) =  8 (х0) 8(х0), 
интегралы по х 0, х 0 в (21) снимаются, / 0 (г^, ы,) =  тс. В общем 
(безусловном) случае запишем

0 ( 0 , 0 , с ) = ^ ^ 1 | £ Д - ,  (27)
о 1/О0ОгОц

где £ 0= Л 0С0 - £ 2, О г  = А С - В * ,  Ои = Яи 0 и -  Я22; (28)

£>п , £>12, £)22 — коэффициенты квадратичной формы Ои «2 +  
+  2£>,а и, иъ 4- 0 22 и\, образующейся в показателе подынтеграль­
ной экспоненты в (24),

0 1 . =  ^ -  О -  е-ЪП +  Ог'(А?] -  2В Р1 +  С) +
Рг

+  0 - 1 ( Л о Р ? - 2 В оР1 +  С 0) е - 2Р ^ ;

2 0 12 =  -  (1 -  е~2' г ) +  О -» (Лр1?2 -  2Вг +  С) +г

4 -  V  И оР!Р2 -  2 V  4- Со) е~2гГ; (29)

а
Ои = - ( 1  +

4- Г>? (ЛР2 -  2ВРз +  С) +  (Л0р2 -  2£ 0р2 +  С0) е~*1т.

Результат (27) легко обобщается на случай, когда а  =£ О 

и Ь Ф  0, если в (27) определить С0 = ----------------- & и восполь­
зоваться выражениями (17), (18).

Движение зарядов в #£С-колебательном контуре, возбужден­
ном широкополосным шумом, можно описать на основе уравнения 
(2). Аналогично функционалу (22) (временной интеграл от квад­
рата текущего заряда) построим функционал

т
=  1  сН хг (1) , (30)
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связанный с интегралом от квадрата текущего электрического то­
ка х( і ) .  Плотность распределения вероятностей Р(т]) этой слу­
чайной величины

Р  е х Р (агі)СІ(а ,0 ,0 ) .  (31)

Ее можно найти с помощью (21), если в этом выражении по­
ложить Ь = с  =  0. При этом 2 = ш, г  =  (р2 +  аа/2)1/2 (32). Тогда

5 = 0 ;  С = Р-—-Г ш2 = Лш2. (33)О
Результат интегрирования в соотношении (21) зависит от вида 

весовой функции т(х0, х0, 0). В равновесном случае, когда исход­
ное состояние распределено в соответствии с (8), после вычисле­
ния шестикратного интеграла (2 1 ) найдем

« ( « , 0, 0) -  -  ^ е х р (| З Г ) --------------------------
, , г т  , ,7М I ,  <3 4 >(,r\erT — r\e~r l f  — 12 r xr %

У  (О2 — Л2

где г 1 = г  +  Р; г  ̂—г  — р. Аналогично можно рассмотреть слу­
чай начальных условий, когда ту (л„, х 0, 0 ) =  & (х 0) 8 (х 0),

0 (а  0 0) = _________________ 2г _____
' (  . 2, 1/2 - (35)
(Г1е'Т +  г,е-гТ)* +  г , г 2\2г5Ш у  “ > И

Ко)2 -  г2

Выражения (34), (35) особенно упрощаются при анализе ко­
лебательных контуров со средней и тем более высокой добротно­
стью. Пренебрегая вторым слагаемым в знаменателях этих вы­
ражений, из выражения (34) получаем

О (а 0 0) = _____ 4г^ ехР (?Г) (36)(Л + р)2^ г _ ( г _ р ) е-гт-> w ö)
а из соотношения (35)

О (а  0 0) -  2геХр фГ) (37\Щ а ,и , и )  (г  + ^ еГТ +  ( г_ ^ у е - г г  (07>

Возможность такого упрощения обусловлена квадратичностью 
рассматриваемых интегральных функционалов от ГС-процесса.

Производящие функции (19), (27) и (34), (35) исчерпывают 
информацию о статистических свойствах случайных величин (4),
(22) (30). Получить количественные характеристики удается на 
основе преобразования Лапласа. На рис. 1, 2 представлены ре­
зультаты численного расчета плотности Р(%) при а=  10, Т= 1, 
ö=100, <x>=<x774ßcü2 (рис. 1); w (x 0, х0, 0 ) = ö ( x 0) ö (x0) , o = 1 0 ,  
Т=1,  со = 100, xs = oT/4ßco2 (рис. 2 ), отвечающей производящей
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функции (27) случайного процесса (22). На рис. 3, 4 — аналогич­
ные зависимости для плотности Р (ц )  при 0 = 10, Т=1,  со = 100, 
<г\>=аТ/4р (рис. 3); ю(х, х0, 0) - д ( х 0)8 (х0) , 6= 10, Т=1,  
<о=100, 7]р — оТ/4р (рис. 4), отвечающие производящим функциям 
(34), (35) случайного процесса (30). Зависимости для р<0,1 со-

Рис. 1 Рис. 2

впадают (до третьей значащей цифры) с представленными на 
рис. 1, 3 значениями этих функций при |3 = 0,1. Расчеты показали,

пц)
0.5

М

№
0.2

0,!

что от параметра со результаты почти не зависят (для 10-1  < 
•СсосЮ4) ,  а отличие проявляется лишь в третьей значащей циф­
ре. Для любого значения частоты со и 1 функции, найденные 
при равновесном начальном условии (8), характеризуются пиком 
в области значений

(38)4|3 ’

а по мере изменения декремента {3 в сторону меньших значений, 
они становятся все более пологими, т. е. флюктуации случайных
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величин %, г) — все более заметными. Приближенное выражение 
для Р(%) в районе %~<%> можно записать в виде

Р Ы = \/2^< 1>  ехр{“ ^ ( ( /  ^ 5 - 1 / ^ ) ' } ’ (39)
для Р(г1) асимптотическое выражение аналогично. Область при­
менимости таких выражений, как показал численный анализ, не 
ограничивается лишь районом пика.

Из результатов численных расчетов вероятностных характе­
ристик случайных величин (22), (30) при начальных нулевых ус­
ловиях, когда и)(х0, Ха, 0) =Ъ(х0)<8(х0)  (рис. 2, 4) следует, что ре­
зультат регистрации случайной величины % или ц (а в общем 
случае — случайной стохастической величины (4)) на выходе 
ЯЬС-цепи существенно зависит от начальных условий. Численные 
расчеты показали, что по мере уменьшения параметра (ЗГ плот­
ности распределения вероятностей приближаются к кривым, опи­
сывающим случайную величину с распределением релеевского ти­
па [1]. По мере увеличения параметра рГ плотности приближа­
ются к нормальному распределению, скорость сходимости зависит 
от начальных условий.

Список литературы: 1. Левин Б. Р. Теоретические основы статистической ра­
диотехники. — М.: Сов.1 радио, 1969. — 702 с. 2. Слепян Д. Флуктуации мощ­
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1962. — С. 123—146. 3. Ласкин Н. В., Мазманишвили А. С. Статистика отсчетов 
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ЧИСЛЕННЫЙ МЕТОД РАСЧЕТА ОСНОВНЫХ ХАРАКТЕРИСТИК
СИСТЕМ АРУ

Системы АРУ относят к особому классу нелинейных парамет­
рических систем автоматического регулирования, анализ которых 
сложен [ 1 - 7 ] .  Для описания динамических свойств систем АРУ 
обычно определяют реакции систем на типовые сигналы. В каче­
стве таких сигналов используют ступенчатое воздействие, сигналы 
с гармонической огибающей, с огибающими вида случайной функ­
ции и в виде импульсов различной формы. По реакциям систем на 
типовые воздействия находят некоторые характеристики систем 
АРУ. Так, при ступенчатом воздействии определяют время уста­
новления (время регулирования процессов в системе). При сигна-
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Рис. 1

лах с гармонической огибающей находят частотные характеристи­
ки для коэффициентов модуляции.

Рассмотрим основные характеристики систем АРУ при вход 
ных сигналах с огибающими вида и {t) — U (1 +  т  sin 2 *) (1* 
и изложим численный метод расчета таких характеристик. Анали-) 
зируемая математическая модель .
по огибающей существенно нели­
нейной системы АРУ (рис. 1) со­
держит усилитель с регулируемым 
коэффициентом усиления (на ри­
сунке представлен нелинейным эле­
ментом НЭ и характеризуется регу­
лировочной характеристикой K(U-g), 
линейную цепь обратной связи с ве­
совой функцией W(t)  и нелинейность, обусловленную введением 
напряжения задержки Е3. При наличии напряжения задержки вы­
ходное напряжение АРУ z ( t )  и напряжение на входе фильтра АРУ 
z {{t) связаны зависимостью

г х (0 =  г  (t) — Е3, z  (0 >  Е3; zx {t) =  0, г  {i) <  Е3.
Для учета этой нелинейности в структурную схему' системы вве­
ден ключ Кл, который замкнут при z(t )>-E3 и разомкнут при 
z ( t )  <Е3.

Регулирующее напряжение Uv {t) = x{t) определим по фор­

муле x{t) = \ w ( t — l ) z x(k) d\ (2), где w  (i) — весовая функция
о

фильтра; (t) — напряжение на входе фильтра. Выходное на­
пряжение системы z (t) ~ К (Uр) и (t) (3).

Используя численное интегрирование по формуле трапеций 
с шагом интегрирования h, запишем расчетные формулы для вы­
числения выходного напряжения системы АРУ

О,
■ E3, zn E3, 

zn <  E3 ; (4)

г п = К  (хп) и  (1 -4- т  э т  й/й); 
п  = 0 , 1 , 2 , . . .  , х п ^ х  (лА); гп =  г  (пН); г 1п =  г г (пИ).

При воздействии входного сигнала вида ( 1 ) установившийся 
выходной сигнал г уОт(0 является периодической функцией. Его 
можно представить рядом Фурье

2у СТ ( ^ )  —  С о 1 + 2  wife sin (kQt + 
*=1

(5)
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Здесь

т^ У < + 3 .  (6)
С* °k

г т
2 Г 2 Сaft =  "T )zycT{i)coskQxdi-,  £ft = y | z yCT(t) smkQxdz- (7)

Оо
г

co~ y J V r ^ ) 0̂ ; t  =  2k/q .
о

Введем следующие основные характеристики систем АРУ.
1. Основной (по первой гармонике) комплексный коэффициент 

модуляции на выходе системы АРУ
М (/2 ) = m l U =  const, m — const, (8)

определяющий основную амплитудно-фазовую частотную харак­
теристику АРУ.

2. Комплексные коэффициенты модуляции для высших гар­
моник на выходе систем АРУ M k =  тке№ (9), посредством 
которых находим искажения выходного сигнала.

В частности, коэффициент искажений можно записать так:
л/т .2 _1_ ж2 _!_ _|_ ж2К„ск — 100; ^  и== const> т =  cQnst;

т  і

/С и с к  =  К и , 2  =  c o n s t ,  т  =  c o n s t .  ( 1 0 )

3. Быстродействие системы АРУ, определяемое временем ре­
гулирования tp, которое измеряется временным отрезком от нача­
ла воздействия сигналом вида ( 1 ) до момента выполнения ус­
ловия

2  м а к с  £ + 1  2 М а к с  /  ^  ( 1 1 )

где е — наперед заданное малое число; 2макс — максимальное 
значение выходного напряжения в периоде Т = 2 jt/ Q ; I — номер 
периода. При этом tp определяется целым числом периодов вы­
ходного напряжения tp<clhT.

4. Динамические диапазоны по входному и выходному сигна­
лам

п  _  ^ м а к с ( 1 + О Т ) _  п  _  Г ° м а к с  0  + " * 1> / , о ч

вх- в ых _ч ин(1 - ^ i )  ’ ( )
вычисляемые при заданном коэффициенте модуляции входного 
сигнала m  и максимально допустимых искажениях выходного 
сигнала, например, при максимально допустимом /Си-

Все перечисленные основные характеристики зависят от собст­
венных параметров системы АРУ: регулировочной характеристики
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усилителя К ( и р) ,  весовой функции линейного фильтра и»У), на­
пряжения задержки Е3, а также, и это весьма существенно, от па­
раметров входного сигнала и ,  т, £2.

Вычисляя выходное напряжение системы АРУ при помощи фор­
мул (4) и определяя максимальные значения выходного напря­
жения в каждом периоде 7’=2я/£2, в соответствии с выражением 
( 1 1 ) находим время окончания переходного процесса в системе. 
После окончания переходного процесса по установившимся зна­
чениям 2 ( 0  в каждом периоде определяем коэффициенты функ­
ции Фурье Z(t) .  Используя численное интегрирование по формуле 
трапеций с шагом интегрирования к, на основании выражений (7) 
запишем расчетные формулы для вычисления следующих коэф­
фициентов:

По значениям коэффициентов ак, Ьи, с0 определяем значения 
Ши, <рк из выражений (6) и рассчитываем основные характеристи­
ки по формулам (8) — ( 10), ( 12).

Итак, алгоритм расчета основных характеристик систем АРУ 
на входные воздействия вида ( 1 ) следующий.

Рассчитывается выходное напряжение системы АРУ по фор­
мулам (4) и одновременно в каждом периоде Т = 2я/£2 определя­
ется максимальное значение выходного напряжения 2максь где 
/ — номер периода. Проверяется условие (11). По моменту вы­
полнения этого условия определяется окончание переходного про­
цесса и время регулирования р̂. В следующем периоде по зна­
чениям выходного напряжения по формулам (13) вычисляются 
коэффициенты ряда Фурье выходного установившегося напряже­
ния и по этим коэффициентам в соответствии с формулами (6) 
рассчитываются характеристики по формулам (8), (10). Исход­
ными данными при расчетах служат параметры фильтра АРУ, 
регулировочной характеристики усилителя АРУ, напряжение за­
держки Е3, а также параметры входного напряжения и ,  т, £2. 
Для определения динамического диапазона на выходе АРУ £>Вых 
необходимо иметь значение £/мин, по которому находится С0

^ МИН

Динамические диапазоны рассчитываются по формулам (12) 
с использованием соотношений (4), (8) — (10).

Рассмотрим пример. Пусть

(13)

 ̂(̂ Л>) =  ехр (— т£/р) = 50 ехр( — 0,29£/р), т. е. хюп = ю (л/г) =
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= 5 . g —i n t l __ 1 »—lOnh + -20n h  I •
,18" 2" ' 9

К ( х п) = 50ехр (— 0,29 х„), п = 0, 1, 2 ,. . .

Примем £"3 =10 В.
При расчете выходного напряжения системы АРУ по форму­

лам (4) при различных частотах входного сигнала (1) 0, = 2п!Т
I
Ц5-

Щ-

Ю'

>0,2-

0, 1 -

а J U L u

w  0J

AM

0 0,1 0,2 о,} 0,4 0,5 Oß 0J 0,8 0,9 ке 

Рис. 2

удобно шаг интегрирования выбирать по формуле h = T/L, где 
L — определяемое количество отсчетных точек в одном периоде

входного сигнала. При этом Qnh = 
= 2nnh/T = 2nti/L, п = 0, 1, 2,...

На основании приведенных формул 
составлена программа для ЭВМ (дана 
в конце статьи) и рассчитаны основные 
характеристики системы АРУ для рас­
четного примера.

Основные амплитудно-фазовые частот­
ные характеристики системы АРУ, опре­
деляемые основным комплексным коэф­
фициентом модуляции M ( jQ), при С/=1 
и различных коэффициентах модуляции 
входного сигнала изображены на рис. 2. 
Из анализа годографов следует, что из­
менение коэффициента модуляции тп са­
мым существенным образом влияет на 
комплексный коэффициент модуляции 
M(jQ).  В этом случае модуль коэффици­
ента модуляции на выходе тп\ может 
значительно превышать коэффициент 

модуляции входного сигнала в определенной области частот £2 
(или Т = 2п/й). Изменения амплитуды входного сигнала влияют 
на годограф M(jQ)  значительно меньше, чем изменения т.
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Как показывают расчеты, существенное значение в выходном 
напряжении рассматриваемой системы АРУ имеет, кроме первой, 
только вторая гармоника. Модуль комплексного коэффициента 
модуляции третьей гармоники т 3 на порядок меньше т2 для всех 
указанных на рис. 2 частот модуляции Q (периодов Т).

В расчетном примере положим £/мин = 1,5-10~3 В, m =  0,5.
Тогда DBX = 2-103t/, где U = UMSKC. На рис. 3 изображена зави­
симость DBblx, К и  от амплитуды U при двух значениях 
периода Т входного сигнала. Из графиков следует, что при
7=1 с, К и < 20 % динамические диапазоны по входу и выходу 
составляют
A jX~  1,26-103; DBbIx̂ 2 ,1 4 .1 0 2; DBX̂ 0 ,6 8 .1 0 3; £>ВЫ1«1,67 .10> ,

Т =  1,5 с, К и <  20%.
Таким образом, изложенный численный метод расчета отлича­

ется простотой, дает возможность определять характеристики си­
стем АРУ при различных весовых функциях фильтра, любых на­
пряжениях задержки, любых нелинейных регулировочных харак­
теристик усилителя.

Все характеристики системы АРУ рассчитываются на конечном 
интервале времени tv +T, поэтому точность расчетов может быть 
весьма высокой. Полученные в результате расчетов основные ха­
рактеристики в определенной области значений амплитуд коэф­
фициента модуляции m  и частот £2 дают возможность производить 
сравнительную оценку систем, что может служить основой для 
рекомендаций по проектированию систем АРУ.

ПРОГРАММА РАСЧЕТА ОСНОВНЫХ ДИНАМИЧЕСКИХ 
ХАРАКТЕРИСТИК СИСТЕМ АРУ

ARU:PROCEDURE OPTIONS (MAIN);
/*К: КОЭФФИЦИЕНТ;
Н:ШАГ ИНТЕГРАЛ. 
и:НАПРЯЖЕНИЕ ВХОД. У:СУММЫ.
N :4H CJ10 СУММЫ.*/
/*ОПИСАНИЕ ДАННЫХ*/
DCL(Q, PAZ)BIN FIXED;
DCL(I, К, N, K l, M1)BIN FIXED;
DCL(III, J1)BIN  FIXED;
DCL(T, U, H, OM, EZ, V) FLOAT;
DCL(M, W, Z l, X, Z) ( 0 : 5 0 0 ) FLOAT;
M = 0 ;  W = 0 ;  Z = 0 ;  X = 0 ;  Z I = 0 ;
DCL MAX (1 :2 0 )  FLOAT;
DCL (EPS) FLOAT;
DCL (TREGU) FLOAT;
DCL (КОМ, KMI( 1:3)) FLOAT;
DCL KOEF ENTRY (FLOAT, FLOAT, FLOAT, FLOAT);
/»ПРОЦЕДУРА РАСЧЕТА И ВЫВОДА КОЭФФИЦИЕНТОВ А, В, АВ, FI*/ 
KOEF:PROCEDURE(LG, PG, MAXP, MAXT);
/*LG:JIEBA3 ГРАНИЦА, PG:nPABAH ГРАНИЦА,
МАХР:ПРЕДЫДУЩ ИЙ МАКСИМУМ, МАХТ:ТЕКУЩИИ МАКСИМУМ*/
DCL (LG, PG, MAXP, MAXT) FLOAT;
DCL AO FLOAT;
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DCL MI FLOAT;
DCL(A, B, FI, S) FLOAT;
DCL I BIN FIXED;
M AXT=Z(LG );
PAZ = LG;
DO I= LG + 1 TO PG;
IF MAXT<Z(I)THEN DO M A X T= Z (I); PAZ=I; END;
END;
IF ABS(M AXP—MAXT) > E PS THEN RETURN;
TREGU=PAZ *H;
A O = 0 ;
DO I= LG  TO(PG—1);
A O = A O + Z (I);
END;
AO=H/T*(Z(LG)/2+AO+Z(PG)/2);
A = 0  .
DOI = LG TO(PG—1);
A = A + Z (I)*co s(0 .12 566*I*K l);
END;
A= (2*H/T) * (Z (LG) /2+A + Z (PG )/2);
B = 0 ;  DO I = LG TO(PG— I);
B = B *Z (I)*SIN (0 .12566*I*K 1);
END;
B = 2*H*B/T;
AB = SQRT (A **2+ B **2);
MI = AB/AO;
IF U < 0 ,1  THEN 
SU M = A O *(l—M I);
IF U >  = 0 , 1  THEN 
DID= AO* (1 +M I)/SUM ;
K M I(K 1)= M I;
FI = 57, 32*ATAN (A/B);
PUT DATA(K1, AO, MI, FI, TREGU, PAZ)SKIP;
111 = 1
END KOEF; /*КОНЕЦ ПРОЦЕДУР*/
/*ВВОД ИСХОДНЫХ ДАННЫХ*/
GET DATA (К, U, EZ, M l, Т, EPS) COPY;
PUT EDIT ('РАСЧЕТ ХАРАКТЕРИСТИК АРУ') (PAG, SKIP, A );
PUT EDIT ('КОЭФФИЦИЕНТ УСИЛЕНИЯ K = ', К) (SKIP, A, F (3 ) ) ;
Т = 1.5;
PUT EDIT ('ПЕРИОД ФУНКЦИИ T = ',T )(S K IP , A, F (6 ,3 )) ;
PUT EDIT ('ОПОРНОЕ ЗНАЧЕНИЕ E Z=', EZ) (SKIP, A, F (3 ) ) ;
PUT EDIT ('ЧИСЛО ГАРМОНИК M 1= ',M 1) (SKIP, A, F (3 ) ) ;
PUT EDIT('РЕЗУЛЬТАТЫ') (SK IP (2 ), A );
PUT EDIT ('ТОЧНОСТЬ СРАВНЕНИЯ МАКСИМУМОВ EPS = ', EPS) (SKIP,
A, F (2, 3 ) ) ;
X ( 0 ) = 0 ;
Z (0 )  = 5 0 ;
Z1 ( 0 )  = 4 0 ;
DCL (SUM , DID) FLOAT;
S U M = 0 ; DID = 0 ;
DO U=1,5E—3,0.1 BY 0 .1  TO 1.5;
PUT EDIT ('НАПРЯЖЕНИЕ ВХОДА U = , ,U )(S K IP , A, F (6 ,4 ) ) ;
H = T/50;
IKI = 0 ;
DO Kl = l TO M l;
IF К 1 = 1 THEN GO TO MET;
DO N = 0  TO 5 0 0 ;
M (N) =U *(1 + 0 .5 * S IN  (0 .12566*N ));
W (0)  = 0;
IF N > 0  THEN
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(NOUNDERFLOW);
W (N ) =5* (5/18* EXP (—2*N*H)—1/2*EXP(—10*N*H) +2/9*EXP(—20*N *H )V  
/»ВЫЧИСЛЕНИЕ СУММЫ*/
V = 0 ;
DO 1 = 1 TO(N—1);
V = V + W (N —1)*Z 1(I);
END;
X (N) = H* (0 .5 * W  (N) *Z1 ( 0 )  + V ) ;
1  (N) = M (N) *K*EXP (—0 .29*X  (N )) ;
IF Z(N) <EZ THEN Z 1 (N )= 0 ;
ELSE Z 1(N )= Z (N )— EZ;
END;
MET:
M A X (l) = Z (1 );
DO 1 = 2 TO 5 0 ;
IF M A X (l)< Z (I) THEN M A X (l) = Z (I ) ;
END;
111 = 0
DO 1 = 1 TO 9;
CALL K O EE(I*50, ( I + l ) * 5 0 ,  M AX(I), MAX(I + 1 )) ;
IF 111 = 1 THEN 
DO; IKI = IK I+1;
IF IK I>2.5 THEH 
DO;
КОМ = SQRT (KMI (2) **2+ KMI (3) **2) /КМ1 (1 );
PUT EDIT ('КОЭФФИЦИЕНТ М ОДУЛЯЦИИ=', КОМ) (SKIP, A, F (1 0 ,5 )) ;
PUT EDIT ('ДИНАМИЧЕСКИЙ Д И А П А ЗО Н ^, DID) (SKIP, A, F (1 0 ,5 )) ;
END;
GO TO MK1;
END;
END;
MK1:
END
END
END ARU:
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УДК 621.391

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

ОПТИМАЛЬНАЯ ОЦЕНКА АНТЕННОЙ ТЕМПЕРАТУРЫ 
МОДУЛЯЦИОННЫ М МЕТОДОМ ПРИ НЕСТАБИЛЬНОМ КОЭФФИЦИЕНТЕ 

УСИЛЕНИЯ РАДИОМЕТРА

Нестабильность коэффициента усиления линейного тракта явля­
ется основной причиной ухудшения чувствительности реального 
радиометра в отличие от идеального компенсационного [1]. На 
практике применяются различные схемотехнические методы [ 1 ; 2 ] 
уменьшения степени влияния флюктуаций коэффициента усиления 
на чувствительность радиометра. Наибольшее распространение 
в классе одноканальных радиометров получил модуляционный 
метод [ 1 ; 2] ,  основанный на попеременном подключении (одина­
ковой продолжительности) входа приемника к источникам полез­
ного сигнала и эталонного шума с последующей синхронной обра­
боткой выходного сигнала квадратичного детектора. Переключе­
ние неизбежно ухудшает теоретическую чувствительность радио­
метра в отличие чувствительности идеальной компенсационной 
схемы [1; 2]. Следовательно, в общем случае в зависимости от 
величины флюктуаций коэффициента усиления и параметров эле­
ментов схемы реальная чувствительность классического модуля­
ционного радиометра может быть как лучше, так и хуже реаль­
ной чувствительности компенсационного радиометра.

В этой связи определенный теоретический и практический ин­
терес представляет задача об отыскании оптимального схемного 
построения радиометра, обладающего максимальной в классе мо­
дуляционных приемников при заданных условиях чувствительно­
стью.

Оптимальную структуру радиометра найдем путем синтеза по 
методу максимума апостериорной плотности вероятности.

Представим радиометр состоящим из синтезируемой части, 
структуру которой необходимо найти в результате решения задачи 
синтеза, и заданной, состоящей из антенного входа, модулятора 
и усилителя высокой частоты (УВЧ). Напряжение на входе при­
емника запишем в виде

и (0  =  V I  +  Дб/б [ V  т  а )  нс(0  +  иш (0], [0 ,т], (1)

где т  (/) — модулирующая функция; ис (/), ~~ напряже­
ния полезного сигнала и шума; Аб/С — относительные флюктуа­
ции коэффициента усиления приемника; т — время интегрирова­
ния радиометра.

На основании общепринятых предположений [1], процессы

и с (0 . иш (0 считаем стационарными случайными процессами ти-
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па ограниченного по полосе г ауссовского белого шума с пара­

метрами u c (t) = иш (t) =  0; u\(t) =  kTKAf\ u?m(t) = kTmAf, где £ — 
постоянная Больцмана; Af, Тт — полоса пропускания и шумовая 
температура заданной части радиометра; Т а  —  антенная темпе­
ратура; f ( t )  — оператор статистического усреднения случайной 
функции f ( t ) .  Ограничимся наиболее характерным для практиче­
ской радиометрии случаем малых отношений сигнал-шум на входе 
(Та-С^ш), что позволяет в формуле ( 1 ) не учитывать модулиру­
ющее воздействие флюктуаций коэффициента усиления на полез­
ный сигнал. Учитывая это обстоятельство, после перехода к нор­
мированным напряжениям в выражении ( 1 ) получим

и (0 =  У т Щ Г к  “с (0 +  У Т Ш +  Д Т иш (0, (2)

где u ( t )  =  u(t)/VkAf; u e (t) «  uc ( i)/VkTA Af\um{t) =

=  um(t)lVkT~bf; ДГ — T^AG/G.

Предположим, что время интегрирования т настолько мало, что 
при каждом единичном измерении параметры Та, АТ сигнала (2) 
остаются постоянными, но значения параметра Л71 являются слу­
чайными от измерения к измерению и распределены по нормаль­
ному закону с нулевым средним и дисперсией о2. Для радиомет­
ров, входящих в состав радиотеплолокаторов, эти допущения 
всегда выполняются [2].

Задача синтеза оптимального радиометра, обеспечивающего 
максимум апостериорной плотности вероятности, формулируется 
следующим образом. Требуется найти оценку параметра ГА сигна­
ла )Лга (f)T\uc (t), наблюдаемого в смеси с шумом|/'г~+дТиш( )̂> 
при наличии мешающего параметра АТ с гауссовским распределе­
нием вероятностей, а также построить оптимальную структуру ра­
диометра и оценить его потенциальную чувствительность.

В соответствии с методом максимума апостериорной вероят­
ности [3] оценка Т а  должна осуществляться совместно с оценкой 
АТ. Разобьем интервал [0, т] на n = 2Afx дискретов, отстоящих 
друг от друга на интервал Котельникова At= (2А/ ) -1  и являю­
щихся статистически независимыми. Построим многомерную 
плотность вероятности отсчетов сигнала (2), взятых в моменты 
времени ti(ti+1—ti = At, i= l ,  п) ,  которая в силу сделанных пред­
положений нормальная с дисперсией = m(t i )TA+Tm + AT

2 * 1 ^ aKti) exp  [ - И«(<,)/2о* ( « ] ,  (3)

где  и =  ( и и . . . ,  ип), щ  =  и (ti). Плотность вероятности (3), рас­
сматриваемая как функция параметров Т а ,  А Т ,  по известному оп­
ределению является функцией правдоподобия и обозначается

w„ (u )  =
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w(u/TA, AT) [3]. Тогда плотность апостериорной вероятности па­
раметров ГА ДГ

® (Г А,Д 7 їц) = (2ісаЗ)-і/2 еХр ( - Д25 2« П о2 (г1;)
І - 1

ехр
ы2 (/,)

4 ( t i )

Учитывая, что для произвольной функции ф(0, удовлетворяющей 
условиям теоремы Котельникова, справедлива цепочка равенств

п п п <1+Ы х

2 ? ^ | ) = ^ 1 ] т ( #г)д  ̂=  2А^  ]  ? ( t ) d t = * 2 ^ f  <\) <^(t)dt,
/=1 /-і

для логарифма апостериорной плотности вероятности получим со­
отношение

1 АТ2 п
ш (Га, Д Т\и) =  -  т  1п ( 2 ^ )  -  2^- -  £  1п (2.) -

Д/ 1п [и  (О ГА +  Тш +  А7-] + иЦ1)
m  (/) ^  +  Тш +  ДТ dt. (4)

Оценка потенциальной чувствительности. Используя выраже­
ние (4), найдем элементы информационной матрицы Фишера [3]

/ д 2 1 п д а \ ni1 (t ) dt

[m{t)Tk +  Тш+ AT]

/  d2ln w  \  
\ д Т АдА Т /

m ( t )

° M O  Г а +  ^  + ДЛ*

/ д 2 ln w \
Х д Щ у /

dt

*[т{і)Тк + Т ш +ЬТ)*

где T’a, Д T — оценки параметров T к, LT. Ограничимся важным 
для практической радиометрии случаем малых флюктуаций ко­
эффициента усиления (АТ<^ТШ). Тогда матрица Фишера прини­
мает вид
F - b f l  1 "р2

< я г 2>  < о т >  
< m >  Q“ 1 Q = 1

Т2 \~ 1
о 2Д/-с

1 т 1 х- <.т> — —  У т  (О dt; < т 2> =  — ] т 2У) dt. 
"Со  ̂ о

Диагональные элементы обратной матрицы равны дисперсиям 
оценок параметров Та, АТ [3]. В результате вычислений получим
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следующее выражение для дисперсии оценки антенной темпера­
туры:

п  -  ( ^ к )2
7а < т*> -< 3  < т > г ■ ( ]

Здесь ЬТк — предельная чувствительность идеального компен­
сационного радиометра, 87'к =  Тш(Д/г)_1/2.

Наложим на модулирующую функцию условие 0 < т (7 )< 1  (6)
А

и найдем такую функцию лг(і ) ,  которая доставляет минимум дис­
персии (5), для чего достаточно минимизироівать функционал 
^ (т )  = С1<т2> —< т 2> (7). при ограничении вида (6). Задачу 
целесообразно решать в пространстве Ь2(0, т) интегрируемых 
с квадратом на интервале [0, т] функций.

Введем в І.2 (О, т) конус положительных элементов [4] С =
=» {тЧІ* (0, т)|т (і.) > 0), задающий на Ь2 (0, т) отношение порядка, 
обозначаемое по правилу т < п  ♦*п  — т£С. Тогда ограни­
чение (6) можно представить в виде И(т) <0 (8). Здесь /і:/Д0,т)-> 
-> Ь2 (0, т), к (т) =  т  (1 — т). Функцию (7) запишем следующим 
образом: Р  (т) =  (т, 1)2С1Ь2 — (т,  /те)/х, где скалярное про­
изведение в £2(0,т). Можно показать, что функции Р, И удовле­
творяют условиям бесконечномерного обобщения теоремы

Л
Куна—Таккера [4], которая утверждает, что элемент (0, т) 
доставляет минимум функции Р  при ограничении (8) только

Л
в случае, когда существует элемент р^Ь2 (0, т), р  < 0, такой, что
“ Л Л
( т, р)  — седловая точка лагранжиана и (т., р)  =  Р  {т) — (р,к(т)),

т. е. Ь(т,р )<Цт,р )  <Цт,р) .  При этом должно выполняться усло-
д л

вие дополнительной нежесткости (р, к (т ) )=  0 (9). Можно показать
А

[5], что для экстремального элемента т ч Щ 0, т) дифференциал
л

Гато функции Р  в точке т  по любому направлению п£Ь2(0, т)
" л л

должен обращаться в нуль, т. е. (т, р\ п)  =((т,  1 ) - 1 , п) С2/т2—
л л

— (т, л)/х — ( р ( т  — 1 /2), п) =  0 у « € І 2(0,т:), откуда следует урав­
нение

4  Г̂ - - [ т ( і ) - 1 / 2 } р ( і )  =  0. (Ю)Т .і Xо
'.л  -  л

Запишем подробнее условие (9): ] р  (ї) [т. (і) — 1] т (і) сії = 0. По-
0

А

скольку подынтегральная функция неотрицательна, то р  (0 X 
X [т (0 — 1] т  ( )̂ =  0 (11). Обозначим 5  =  {іє [0, т]|0 < т. (і) <  !}•
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Тогда согласно (11 )/?(/) =  О для /7 (/) < 0 при 6̂ [0, х]/5. Для
0  х'' ~^ 5  уравнение (10) принимает вид — / т (£) й\ =  т  (0- Следова-
"с о

тельно, от (г1) =  0 при ^ 5 ,  т. е. множество значений оптималь­
ной модулирующей функции равно {0, 1}.

Таким образом, использующиеся на практике «прямоугольные» 
модулирующие функции

т  (/)=
1 , 10 <  ̂<  10 +  ?);
о, 10 +  К] <  I <  ( г +  1)

* =  о, N - 1 ,  УУ =  т/6, ( 12)

являются оптимальными. Для такой функции выражение (5) при­
нимает вид 0 Га= ( 8Тк) 2/(т]—(2г)2) и достигает минимума при

(1 , 0 < (3 < 1 /2 ; 
'Чопт — {о, 1/2  < < ? < ! .

Предельную чувствительность ЬТ — у о
ГА.,

(13)

определим из со­
отношения

\т =  ьт.
1(1 - < $ ) - ' » ,  0 <<2 ^ 1 /2 ;

к 12 1/2  < (2 < 1 . (14)

ЬТГрафик функции (0.) представлен на рис. 1.

Синтез оптимальной структуры. Оптимальную в смысле мак­
симума апостериорной плотности вероятности структуру опишем 
системой уравнений [3]

д  1п ча
дТА 

д  1по>

т =г,, дг-дгА А
=  0 ;

д\Т т к ,Д7*=ДГ А А
=  о,

которая имеет вид



а ее решение
X

7а -  —  и К хт Ц ) и ? У ) - К 2[ \ - т Ц ) \ и 2У ) - Т ш\(11, ТА> Д Г « Т ш ,  

т о (15)

где
1 - ( ? < / и > , (2 <то>____ .

1 < т 2>  — ( 2 < т > 2’ 2 < т 2> — <3 </ге>2 ’

Т ' < т >  (1 ~  0 )  Г ш
ш “  < т 2> — С < т > 2'

Структура радиометра, синтезированная в соответствии с со­
отношением (15), представлена на рис. 2. Здесь 1 — антенный

Рис. 1 Рис. 2

вход; 2 — модулятор; 3 — УВЧ; 4 — квадратичный детектор; 5 — 
генератор опорных напряжений; 6, 7 — перемножители; 8, 9 —• 
усилители с коэффициентами передачи К\, К2 соответственно; 
10 — сумматор; 11 — интегратор. Для оптимальной модулирую­
щей функции вида (5) с параметром т] = т}опт, определяемым фор­
мулой (13), имеем

/<1 =  1; Кг =  0/(1-<Э);  Т'Ш = ТШ; /я (0 =  1, 0< <2<1/2; 
К , = К а = 2<2; Г;п = 27'ш(1 -< г) ,  1/2 <  <2 < 1.

При возрастании дисперсии флюктуаций коэффициента уси­
ления о2 от 0 до (°Тк)г, (2б[0, 1/2], чувствительность радиометра 
изменяется от аТк до (рис. 1), модуляция отсутствует
(т(ь)  =  1 ), в работе участвует верхний по схеме канал, и струк­
тура приемника соответствует структуре компенсационного ра­
диометра.

Если о2 >  (рТк)2, то 1), чувствительность радиометра
лежит в пределах ( \/2 "-+-2) аТк (рис. 1), а структура соответ­
ствует схеме модуляционного приемника с несимметричной в об­
щем случае модулирующей функцией.

В случае отсутствия априорных сведений о распределении 
флюктуаций коэффициента усиления (а2->оо, £Н>-1) имеем Т'ш —
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= 0, т}опт=1/2, т. е. оптимальной является модулирующая функция 
типа «меандр», а синтезированная структура полностью соответ­
ствует схеме классического модуляционного радиометра.

Таким образом, в результате решения задачи синтеза оптималь­
ной в смысле максимума апостериорной плотности вероятности 
структуры показано, что оптимальный радиометр по структуре 
и чувствительности в зависимости от соотношения между диспер­
сией флюктуаций коэффициента усиления и параметрами прием­
ника Тщ, А/, т занимает промежуточное положение между иде­
альной компенсационной (при о = 0) и классической модуляцион­
ной (при а-»-оо) схемами и в предельных случаях сводится к по­
следним.

В промежуточных случаях для 0 < о <  Тш (Aft)-'/2 целесооб­
разно построение радиометра по компенсационной схеме, а при 
°>  Тш(Д-М~~1/2 — по модуляционной.

Классический модуляционный радиометр с модулирующей 
функцией типа «меандр» является оптимальным при отсутствии 
априорных сведений о распределении флюктуаций коэффициента 
усиления (при а-*-оо), т. е. по критерию максимума правдопо­
добия.
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излучение Земли как  планеты. — М.: Н аука, 1974. — 188 с. 2. Есепкина H.A., 
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СТАТИСТИЧЕСКИЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ МЕРЦАНИЙ РАДИОСИГНАЛОВ 
УКВ-ДИАПАЗОНА НА ВЫСОКИХ ШИРОТАХ

Неоднородности электронной концентрации вызывают мерцания радиосиг­
налов, проходящих через ионосферу. Особенно интенсивны мерцания на эква­
ториальных и высоких широтах. Д ля обеспечения качественной и надежной 
работы различных радиосистем в таких условиях необходимо знать статистиче­
ские характеристики мерцаний. Таковыми, в частности, являются функции рас­
пределения, интервалы временной и пространственной корреляции амплитуды 
и фазы, длительность замираний.

Представим результаты измерений этих характеристик на высоких широтах 
по регистрациям сигналов искусственных спутников Земли (ИСЗ) типа «Тран­
зит» на частоте 150 МГц. Измерения проводились в 1975—1984 гг. Полученные 
данные относятся в основном к  магнитоспокойным условиям. В большинстве 
случаев (около 70 %) во все сезоны мерцания наблюдались ночью, в период 
21.00—05.00 по местному времени. Значительно реже они регистрировались ве­
чером (20 %) и утром (10 % ). Практически не было мерцаний с индексами 
S 4> 0,1 в дневное время.
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Функции распределения флюктуаций амплитуды и разности фаз. Сопостав­
ление эмпирических функций распределения флюктуаций амплитуды с теоре­
тическими рассматривалось в ряде работ [1—3], однако результаты противо­
речивы. Как указывалось в работе [2 ], использовавшиеся при этом критерии 
согласия были не оптимальными. Предложено для нахождения наилучшего из 
рассматриваемых теоретических законов использовать функции правдоподобия 
[2 ]. Такой подход был применен нами для сравнения нормального, логарифми­

чески нормального распределений и М-распределения Накагами, которыми обычно 
аппроксимируют экспериментальные гистограммы. Д ля каждого типа распре­
деления по экспериментальным данным рассчитывались и сравнивались между

собой значения функции правдоподобия £=  У  1п/ (х{), где [(х) — плот­

ность распределения. При Ьь/Ь}> 1 лучшим считалось распределение с функци­
ей правдоподобия Ьъ.

Анализ показал, что независимо от сезона и уровня солнечной активности 
как для слабых, так и сильных мерцаний (в условиях измерений индекс мерца­
ний Й4 доходил до 1,1) экспериментальные функции распределения лучше всего 
описываются логарифмически нормальным законом.

По полученным данным построили усредненные функции распределения для 
пяти групп индексов мерцаний: 1 — 5 4< 0,2 ; 2 — 54= 0 ,2 -^0 ,35 ; 3 — 5 4= 
= 0 ,3 5 0 ,5 ;  4 — 5 4=0,5н-0,8; 5 — 5 4> 0,8 (рисунок). Их можно использовать 
при известном индексе мерцаний 5^ для нахождения времени, в течение кото­
рого амплитуда сигнала падает ниже определенного уровня. Индекс может 
быть задан исходя из конкретных условий, измерен или вычислен по какой- 
либо модели.

Анализ полученных распределений разности фаз при разнесенном приеме 
сигналов ИСЗ показал, что в условиях слабых и умеренных мерцаний ампли­
туды (5 4<0,5) они удовлетворительно аппроксимируются нормальным за­
коном.

Временные характеристики мерцаний. В основном интервалы временной 
корреляции Та флюктуаций амплитуды составляли 0,1—0,6 с. Отмечены вариа­
ции их наиболее вероятных значений: летом — около 0,2 с, зимой — 0,3 с, 
весной — 0,25 с. Определенной зависимости между интенсивностью мерцаний 
(индексом 5<) и интервалом корреляции Та не наблюдалось.

Интервал временной корреляции разности фаз при разнесении приемных 
антенн в направлениях север—юг и запад—восток на расстояния около 100 м 
изменялся в пределах 0,03—0,1 с.

Временные характеристики мерцаний описываются такж е и длительностью 
замираний Д£ на определенном уровне амплитуды. Как показали измерения, гис­
тограммы этих длительностей могут быть аппроксимированы экспоненциальной

Д об
В $
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} 2 1 ю ш 58 ю % к  % чч п ? т  т

п

1  п
где  V =  — 2  Д/г. П араметры  этого рас­
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пределения различны для 1 слабых и сильных мерцаний (соответственно для 
S 4< 0 ,44-0 ,5 , 5 4> 0 ,5 ). Так, в условиях измерений при определении длительности 
замираний относительно среднего уровня амплитуды в первом случае 0,35 с<  
< v < 0 ,4 2  с, во втором — 0,46 с< и< 0,58 с. Максимальные длительности зами­
раний достигали 1,7—2 с.

Пространственные характеристики мерцаний. По регистрациям амплитуды 
ИСЗ на пять разнесенных антенн с использованием полного корреляционного 
анализа получили оценки интервала пространственной корреляции d. В весен­
ний период ночью в направлении север—юг значения d составляли 240—380 м, 
запад—восток — 90—170 м, днем интервал пространственной корреляции уве­
личивался до 750—900 м и 200—220 м в соответствующих направлениях. Л е­
том величины d были меньше, чем весной.

Взаимная корреляция между флюктуациями амплитуды сигналов различной 
поляризации. На частотах выше 100 МГц схемы с разнесением принимаемых 
сигналов по- типу поляризации для ослабления влияния мерцаний неэффективны 
[4 ]. Однако проведенные расчеты показали, что при определенных условиях 
пространственное расхождение между траекториями обыкновенной и необыкно­
венной волн может приводить к  заметному отличию от единицы коэффициента 
взаимной корреляции R0, н их амплитуд. Так, на частотах 100— 150 МГц при 
высокой солнечной активности, углах места ИСЗ ß <  15—20° и для неоднород­
ностей с внешним масштабом Lo.^O,3-bO,5 км значения Д0, н составляют 0,4—• 
0,8. Измерения показали, что такие неоднородности наблюдались на высоких 
широтах [5 ].

Результаты расчетов согласуются с экспериментальными данными. Так, 
в измерениях на высоких широтах коэффициент взаимной корреляции ампли­
туд  сигналов с разной поляризацией (линейной, левой и правой круговой) на 
частоте 150 МГц ночью составлял в отдельных случаях 0,8—0,9, днем — 
0,4—0,7. Отличие значений, полученных днем, от значений, полученных ночью, 
можно объяснить меньшими величинами электронной концентрации ночью 
и соответственно меньшим пространственным расхождением траекторий сигна­
лов с разной поляризацией.
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ОЦЕНКА ПОГРЕШНОСТИ ДВУХ МЕТОДИК РАДИОАКУСТИЧЕСКОГО 
ТЕМПЕРАТУРНОГО ЗОНДИРОВАНИЯ АТМОСФЕРЫ. СООБЩЕНИЕ 1. 

РАЗРАБОТКА ЭКСПЕРИМЕНТА

В основе дистанционного измерения температуры воздуха вертикальным 
радиоакустическим зондированием (РАЗ) атмосферы лежит зависимость ско­
рости звука от температуры воздуха, определяемая по формуле Лапласа
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где О — упругость воздуха; р — плотность; % — отношение теплоемкостей 
воздуха при постоянном объеме Су и постоянном давлении Ср.

Скорость звука в реальной атмосфере при вертикальном зондировании оп­
ределяется атмосферным давлением, температурой и влажностью воздуха, 
а такж е вертикальной составляющей скорости ветра. Скорость звука можно 
вычислить по формуле

1 , 7.1 ~ Ъ  е
^  __ ^0 I  / ь  ( ъ  — 1) р  ,9,ь — 1Й и  I ! -------------------------------------_|_ у д \̂Г

11—12 £_ 
Ха — 1 Р

Здесь Со — скорость звука в сухом воздухе, нормальном давлении и темпе­
ратуре 273,15 К; е, р — давление водяного пара и сухого воздуха; Хь Хг — 
теплоемкость сухого воздуха и водяного пара; Ув — вертикальная составляющая 
скорости ветра.

При облучении звуковых волн радиоволнами возникает доплеровский сдвиг 
частоты отраженных радиосигналов Рл = 2с!%, где к — длина радиоволны.

Измеряя возникающий сдвиг частоты, дистанционно определяем температуру 
воздуха на некоторой заданной высоте

Т =  ( __ ^ ___V . (3)
\20,07б9 а )

Здесь а — подкоренное выражение формулы (2).
При исследованиях микроструктуры туманов и условий распространения 

ультракоротких волн в тропосфере наибольший интерес представляет предельная 
случайная погрешность измерения температуры воздуха. Эта погрешность опре­
деляется аппаратурой и методикой РАЗ атмосферы, применяемой для регист­
рации вертикальных профилей температуры. Анализ источников инструменталь­
ной погрешности при измерении температуры воздуха методом РАЗ выполнен 
в работе [ 1] .

Сравним величины случайной погрешности, имеющие место при использова­
нии различных методик регистрации вертикальных профилей температуры воз­
д уха  радиоакустическим зондированием атмосферы. Такое сравнение проводили 
на основе анализа обширного экспериментального материала.

Рассмотрим методическую разработку эксперимента. Д ля регистрации про­
филей температуры методом вертикального РАЗ атмосферы необходимо изме­
рять доплеровский сдвиг частоты радиосигналов, отраженных от пакета звуко­
вых волн, последовательно проходящего вертикально вверх, зондируемые слои 
атмосферы. При этом возможны две методики регистрации вертикального про­
филя температуры.

Первая из них («трасса») включает излучение пакета звуковых волн и ре­
гистрацию через равные интервалы времени величину доплеровского сдвига ча­
стоты по мере распространения пакета звуковых волн по трассе зондирования 
[2 ]. Зондирование по данной методике проводится за время, принятое для ус­
реднения полученных результатов (2, 3, 5, 10 мин). Использование этой мето­
дики затрудняется спецификой метода РАЗ, заключающемся в том, что условие 
максимального отражения, когда длина звуковых волн в два раза меньше дли­
ны радиоволн, при значительном вертикальном градиенте температуры воздуха 
выполняется лишь в некотором, достаточно тонком (30—50 м) слое атмосферы. 
Изменение квадрата коэффициента отражения радиосигналов по мощности про­
порционально функции (5\пх1х)2, где х  определяется количеством волн в зву­
ковом пакете. Поэтому вторая методика («точка») предполагает выполнение 
оптимального соотношения длин звуковых и радиоволн сначала на низкой вы­
соте, проведение некоторого заданного числа зондирований атмосферы, измере­
ние доплеровского сдвига частоты и последующий, расчет усреднения результа­
тов измерения температуры на этой высоте. Затем производится согласование 
длин волн изменением зондирующей звуковой частоты на следующей высоте
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я  операции повторяются. Т акая последовательность действий выполняется до 
получения всего вертикального профиля температуры воздуха [2 ; 3 ].

Д ля исследования погрешности измерения температуры воздуха этими ме­
тодиками в целях дальнейшего сравнения точности и оперативности регистра­
ции вертикальных профилей температуры методом РАЗ использовали децимет­
ровую систему радиоакустического зондирования [4 ]. В состав используемой 
в экспериментах системы РАЗ входят доплеровская радиолокационная станция, 
содержащ ая формирователь опорных частот, радиопередающее устройство, радио­
приемное устройство, генератор звуковых волн, антенно-фидерное устройство, 
а такж е блок обработки и регистрации данных зондирования. Принцип фор­
мирования узкополосного спектра выходного колебания радиопередатчика 
использован тот же, что и в ранее описанной 10-сантиметровой системе [ 1; 2 ] .  
Транзисторно-варакторный тракт радиопередающего устройства обеспечивает 
получение 3 Вт выходной мощности на частоте 1500 МГц. Основными блоками 
радиоприемного устройства являю тся входной транзисторный усилитель и супер- 
гетеродинный приемник с тройным преобразованием частоты, выделяющий допле- 
ровский сдвиг частоты, несущий полезную информацию. Д ля компенсации сиг­
нала, просачивающегося на вход приемника через антенны от радиопередатчика 
(доплеровский радиолокатор работал в режиме непрерывного излучения радио­
волн), часть выходной мощности через плавный аттенюатор и фазовращатель 
подавалась на вход приемника. При точном подборе амплитуды и фазы этого 
сигнала удалось почти полностью компенсировать просачивание, что позволило 
реализовать усиление приемника. Коэффициент усиления приемника лежит 
в пределах 104—106, полоса пропускания составляет 300 кГц. На акустический 
излучатель, содержащий четыре модуля (каждый модуль составлен из 16 гром­
коговорителей 6 ГД-13), от генератора звуковых импульсов подавалась электри­
ческая мощность около 600 Вт при средней звуковой частоте 3,5 кГц. Антенно­
фидерное устройство радиоканала системы РАЗ состоит из параболических пе­
редающей и приемной антенн, акустического излучателя, размещенного между 
ними. Все три устройства смонтированы на жесткой металлической ферме, рас­
стояние между центрами антенн радиоканала равно 3,6 м. Акустический излу­
чатель размещен на площадке тележки, перемещаемой для компенсации сдви­
гающего действия на пакет звуковых волн горизонтального ветра вдоль на­
правляющих рельсов; направляющие рельсы ориентированы перпендикулярно 
к  основной металлической ферме. Управление перемещением подвижной тележки 
осуществляется из кузова с аппаратурой РАЗ при помощи пульта управления 
двигателем; одновременно производится индикация местоположения тележки. 
Ориентация антенно-фидерного устройства при изменении направления при­
земного ветра осуществляется поворотом кабины в целом. Блок обработки со­
держит, кроме индикатора дальность—амплитуда и частотомера, специализиро­
ванное вычислительное устройство (СВУ) «Электроника ДЗ-28», цифропечата­
ющее устройство МПУ 16-2 и устройство связи СВУ с периферией. Вычисли­
тельное устройство управляет режимом зондирования, устанавливая период 
зондирования, длительность зондирующего импульса, количество отсчетов на 
каждом уровне и число таких уровней по высоте. Применение СВУ позволило 
проводить получение информации о высотном распределении температуры воз­
духа  практически в реальном масштабе времени. Аппаратура дециметровой 
системы РАЗ смонтирована в поворотном кузове на платформе автомобильного 
прицепа (размеры кузова 2400X2200X1500 мм).

Натурный эксперимент по опробованию описанных методик температурного 
РАЗ атмосферы проводился на экспериментальном метеорологическом полигоне 
(ЭМП) Одесского гидрометеорологического института. Метеодатчики ЭМП 
позволяют получать информацию о пространственно-временной изменчивости 
основных метеовеличин (до высоты 16,5 м ). Данные приземных измерений тем­
пературы влажности воздуха использовались для расчета высоты зондирования 
и поправки результатов измерения температуры на реальные значения влажно­
сти воздуха.

При разработке алгоритма вычисления температуры воздуха по данным 
РАЗ атмосферы учитывали следующие факторы. Измерение температуры воз­
духа методом РАЗ осуществляется косвенным методом с нелинейной связью 
температуры воздуха с доплеровским сдвигом частоты отраженных от пакета
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зондирующих звуковых волн радиосигналов. Математический аппарат статисти­
ческой обработки результатов наблюдений детально разработан только для 
косвенных измерений с линейной зависимостью. Д ля косвенных измерений при 
нелинейной связи между величиной и аргументом не всегда возможно найти 
точное аналитическое выражение для распределения погрешностей результата. 
Однако для большинства косвенных измерений с нелинейной зависимостью раз­
работаны методы обработки результатов наблюдений. В частности, для стати­
стической обработки результатов измерения периода доплеровской частоты прн 
определении температуры воздуха следует использовать метод приведения, так 
как он пригоден для обработки результатов наблюдений при изменяющемся 
аргументе. Поэтому для дистанционного определения температуры воздуха ме­
тодом РАЗ необходимо выполнить прямое определение периода доплеровской 
частоты и вычислить значение температуры. Выполняя некоторое число таких 
операций для заданной высоты получают статистический ряд, который можно 
рассматривать как группу результатов наблюдений при прямых измерениях 
и обрабатывать по известной методике.

Д ля регистрации вертикального распределения температуры воздуха в ре­
альном масштабе времени для используемого в системе РАЗ специализирован­
ного вычислительного устройства разработан алгоритм реализации методики 
«трасса», структурная схема которого представлена на рис. 1. Эта программа 
позволяет получить следующие статистические характеристики температуры: 
среднее значение температуры Т; дисперсию флюктуаций температуры
средний квадрат Т2 и средний куб Т3 температуры за выбранное рремя, усред­
нения (в метеорологии применяется 2-, 3-, 10- и 15-минутные усреднения).

Чтобы исключить зависимость времени зондирования от размеров памяти 
используемого СВУ «Электроника ДЗ-28», программа построена так, что расчет 
температуры по полученным значениям периода доплеровской частоты ведется 
сразу по рабочей формуле

где т д — период доплеровской частоты; Тар — приземное значение темпера­
туры; Ндр — приземное значение влажности; т 3 — время задержки частото­
мера; Ь — половина расстояния меж ду антеннами радиоканала, 6 = 1,8 м. 
Второе слагаемое выражения (4) представляет собой поправку рассчитанного 
значения температуры на реальное значение влажности [5 ]. В результате рас­
чета Тг получим суммы 2Т, 2Т 2, 2 7 3 для каждого уровня регистрации темпе­
ратуры. При зондировании приземного слоя толщиной 500 м с пространствен­
ным разрешением 10 м количество уровней зондирования составляет 50, а  не­
обходимый объем памяти для размещения входных и выходных данных не 
превышает 2 Кбайт независимо от количества поступившей информации за вы ­
бранное время усреднения. По окончании поступления информации произво­
дится усреднение Т, Г2, Т3 с последующим вычислением агг  по каж дому 
уровню. Данные вычислений затем выводятся на печать.

Рассмотренный алгоритм позволяет получать информацию о вертикальном 
распределении температуры воздуха в реальном масштабе времени. Д ля на­
копления числового массива большого объема в полевых условиях и последу­
ющей обработки его в лабораторных условиях разработан алгоритм, представ­
ленный на рис. 2. В этом случае полученная информация записывается на маг­
нитную ленту. При построении вертикальных профилей температуры вычисле­
ния ведутся по алгоритму расчета статистических характеристик температуры 
с тем отличием, что ввод с частотомера (позиция 9  на структурной схеме алго­
ритма рис. 1) заменяется вводом данных с магнитной ленты.

В целях реализации методики «точка» разработан алгоритм, структурная 
схема которого представлена на рис. 3. Во время работы по данному алгоритму 

СВУ осуществляет накопление данных зондирования, вычисление среднего значения 
температуры и ее среднеквадратического отклонения, средние значения и средне-
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квадратическое отклонение периода доплеровской частоты. Считывание информации 
производится с одной точки на трассе зондирования. При этом время задержки 
между окончанием звуковой посылки и запуском частотомера задается оператором, 
На табло СВУ осуществляется индикация текущей температуры и количества 
зондирующих импульсов. После индикации оператор имеет возможность вмеши­
ваться в ход выполнения программы, разрешая либо ввод новых данных, либо 
вывод всей накопленной информации на магнитную ленту. Вызвано это необ­
ходимостью перемещения акустического излучателя во время паузы для ком­
пенсации горизонтального ветра на зондирующий пакет звуковых волн.

Оценим случайную погрешность вычисления температуры воздуха по вы­
ражению (4) с учетом применяемой радио и метерологической аппаратуры для 
обеспечения натурного эксперимента. Обозначив второе слагаемое в выражении 
(4) через А (Я ) = 0,3+ 0,16(30—Н)/7, запишем среднеквадратическую погреш­
ность расчета температуры, обусловленную инструментальной погрешностью ис­
пользуемой аппаратуры в виде

Частные производные по каж дом у параметру:

В натурном эксперименте использовали кварцевый термостабилизированный 
генератор опорной частоты системы РАЗ с относительной нестабильностью 
2 -10-9 , частотомер 43-34A, ртутный термометр для измерения приземной темпе­
ратуры, кварцевый генератор с относительной нестабильностью 10-7  для изме­
рения времени задержки, сорбционный гигрометр ГС-210 для измерения при­
земного значения относительной влажности. Согласно вышеизложенному рассчи­
тываем случайную погрешность измерения температуры воздуха методом и ап­
паратурой РАЗ в диапазоне температур от —20 °С до 30 °С. Д ля этих условий 
<Ут = 0,11 К и зависит от применяемой методики температурного зондирования.
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дТ _ 2 [ T  + A  (H) ] . d r ____ 2[T -f  А ( Я ) ] . ^ _ = 0 022-
дХ A ’ dxa Тд ’ dH

дТ _  T +  А  (И) дТ 2 [Т + А (Н)]дТ _  Т +  А ( Н )
(6)
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РЕЗОНАНСНОЕ РАССЕЯНИЕ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ВОЛН 
НА Д ВУ Х  СФЕРАХ В ВОЛНОВОДЕ

Рассмотрим малую сферическую резонансную неоднородность, 
созданную с помощью материалов с большим значением диэлект­
рической проницаемости и малым тангенсом угла диэлектри­
ческих потерь tg 86. Эта неоднородность имеется в прямоугольном 
волноводе. Она позволяет изучать расщепленные резонансные за­
висимости, обусловленные снятием сферического вырождения ре­
зонансных колебаний в сфере под влиянием стенок волновода [5].

Рассмотрим резонансное рассеяние в прямоугольном волноводе 
на двух, расположенных в ближней зоне, сферических неоднород­
ностях и исследуем особенности расщепления резонансных зави­
симостей, связанных с взаимным влиянием неоднородностей друг 
на друга и стенок волновода. Задача решается с использованием 
интегральных уравнений [4] и метода изображений [1].

В прямоугольном волноводе находятся две сферы, поля ко­
торых определяются векторами rx = r 10 + r lt г г = г г0 + г2. Век­
торы г т  г 20 задают центры рассеивателей по отношению к систе­
ме координат, связанной с волноводом. Полагаем 1, но 

—>- - »

возможно а/Хдв^  1 , \г20 — r ,0|/Aft < 1 , где а  — радиус сферы; Хдв —
длина волны внутри рассеивателя. Стенки волновода определяют­
ся плоскостями х = 0, x = d, у = 0, y = h ,  координата z направлена 
по оси волновода.

Рассеянное поле по известному внутреннему полю рассеива­
телей определяем через электрические Пэ , П® и магнитные П”dl ai
П“ потенциалы Герца [1]

£ Рас =  (grad div +  ЬЧ0р0) (Пл + Щ2) — М н  rot (П£ + П^2);

^pac =  (grad div +  k \ r 0) (П-J + U%) + ike0 rot (П^ +  h d2). (1)

Потенциалы Герца на больших расстояниях находим через 
дипольную часть поля рассеяния

= W ? ( r - /'io!'; Щ2 = г ,01); (2)

П“! = d* f* (|г  -  г10|); Щ2 -  rf“ f2M (j r -  r 201),
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где с!\, </“ ,(/ 2’ — дипольные моменты, индуцированные в телах 
падающей волной

(«1  - ' ) * <;; ) ^  - 4 » )  ( 5 - -  / г  •
“1

2

Здесь Е(г[), И (г'), Е (/•'), Я(Гз) — внутренние поля рассеивате-
✓Ч А  -V  -ч

лей; в1; [аь  е2, [д,2 — тензоры диэлектрической и магнитной про­
ницаемостей рассеивателей; во, Цо — проницаемости заполнения 
волновода.

Потенциалы Герца (2) определим следующим образом:

ДП* +  А*е0 ц0П* = -  4*8 (|г — г0')</*;

ДП“ +  А%1а0П^ =  - 4 ^ ( | г - г 0|)с/м. (4)

Внутреннее поле рассеивателя, как и в работе [5], вычислим 
вначале для случая, когда а/Хдв<̂ 1 .

Используя интегродифференциальные уравнения [2] и метод 
изображений [ 1] для учета влияния стенок волновода, внутренние 
поля рассеивателей можно определить в нулевом приближении из 
электростатических уравнений

Ё ,  ( ' . )  -  в , ,  М  +  ^  ^  - ) ) № )  V) V Г „  Й ) +  2  5 Г  ( ь  - 1 )  X  

(£ <;,) V) V » ,;1('Т)+ 1 )  Л и  ? ^ ( | ; - 1 ) х

<5 >

Н ,С гд= Н „  М  +  ^  ({£ - 1 )(Н(г.) ( Ъ  +  2  _  1 ) х

X  { н  {г\к)  т г ; ,  <;,) + 1  - 1  ) ( Я ( ; , )  +

X

8>



+  £ й ( £ - 0 (^ ) 7 ,7 * ‘т (г '‘ ,:

h  Л )  “  £ «  Л )  +  5,  ( £ - 1  ) ( £  Й  v) v W ., (О  +  2  ^  ( , ’ ■ - 1 )  X

/N

X  (Е  й  v) v ^ ; 2 Л )  +  ^  - 1) Се  Сг) V)V К п  Л ) +  S ^ ( ^ —1)х

X ( £ ( i ) v ) v r flä ( г шу,

Н , (Я) =  Д и  Ы  +  ~  ~  l)(  н ( r 2) v)v W c2 (r'2) +  ( j ^ ~  1 )  X

^ А 
х  (н  M v)v Г > . )  + й ( ^ -  ij^W vJvW ^M  W + 2 ^ ( b - i ) x

X (Щ г2) v )v ’̂ n 2(r2).
« *  .* . - *  -*■ -►

где ^  (г,), Я 01 ( г,), /Гм ( г2), Я 02 (г2)—составляющие поля падающей 
волны в центрах рассеивателей (эти поля зависят от времени как 
е ш ), вторые и третьи слагаемые определяют внутренние поля 
данного рассеивателя, а четвертые и пятые определяют рассеян­
ные поля противоположной сферой во внутренних точках данной.

Ньютоновские потенциалы Wa  (rj), Wi2 (г2) для внутренних 
точек рассеивателей имеют вид

W (г’) =  С — -1  жг’\ Г2 =  *2 +  у 2 +  2 а.

Потенциалы ^ ^ ( r , ) ,  Û * (г2), характеризующие влияние сте 
нок волновода, представим как

К  =  (М =  T L =  4  «а? г  ; r “ = / ( * u - - * 1o)a +  ( ^ r ^ i ;' а  ö  г и

W 'i2 (Гг) =  7 ^  =  4  7 ~ '  Г»  =  ^ ( ^ 2i - - ^ а о ) 2 +  ( У « “  «/го)*-гг'2 ° Л̂2

( 6 )
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Здесь Х\г, У1* — координаты изображения в стенках волновода 
первого, а Ха, у  а  — второго рассеивателя.

П о т е н ц и а л ы , определяющие влияние полей рассеивателей друг
на д р уга :

4 , 1
=  -тт*а%

' 21

Г21 — "У̂ 20  ^ ю )2 ~Ь (Уъ0 Ую)г “Ь ( 2̂0 г,о)

К п ( г> ) -
V,с 1 
Г Л

тса?

^1 2  V " (-^ 1 0  Х2о) 2 -}■  (Ую Узо) *  ( ^ 1 0  22о )2 ) (7)

Хж  
Г121

-

1
' (21

Гт  V  (хг1 — л 2о)г Ч~ {Уи — Уъ о)2 + (г 2 г г го)2

1V» 4 з
-------  =  —гГ "  Т.Щ  -

ЧП
У ( х и х 10)л -\-(Уц у 10)2 +  (гц г 10)\

Решая уравнения (5) относительно внутренних точек рассеива­
телей т' для однородных и изотропных рассеивателей, найдем вы­
ражения для внутренних полей первого и второго рассеивателя

Е х (г') =  « ,  Е 0Г (г); Н х (г ’) =  р ,  Нп  (г);

Е3 (г') — а, Еп  (г); Н2 (г') =  р2 Я 0, (г),

(8)

(9)

ажх1 а ^у1 ахг1 ?хх1 Ясу1 Р л г !

где а 1 ^ V I  а УУ1 а У*1 ; Р, Рулг1 Руу1 Руг1 ; (Ю)
а гдг1 а гу1 91гг1 Ргдт1 Ргу1 Р гг !

а ^ 2 аху2 а жг2 Рл\г2 Рлгу2 Рлг*2

а 2 — а улг2 а уу2 а у»2 » Рудг2 Руу2 Руг2 • ( 1 1 )

агх2 а гу2 ®г*2 %х2 Р*у2 Ргг2

Э л е м е н т ы  м а т р и ц ы  а „  ^

Фуу!^*! Фуг1.
Лл-л1 а жу1

Фл-г г̂у! <Кгу1<Кыг1

Фдгу:Фуг1 Фуу^дгг!
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' §хх1$уг1 +  Ф-гг! Ф'ух 1
*уг\

агх1 =

д;
( 12)

> а гу1
$ху\  $ г * 1  ' $хх\  Фгу|

А!
^хх\ у̂у1 Фху1 _ _

агг1 лэ ’ а-*"у1 ®ух! ’ а лг1 ==* агдг1» а > г!— а гу!>

Рхл!

Д?

Ф уу^гг! “  Фуг1. о _  Тлг1Уг у 1 ~  Чху1Чгг1 . 
Д м ’ Рху1 —

Р _ Фху^уЛ ^уу$хг\ , о
Р^г1 л м > г у х 1 :дм

■Ф« 1  + гг!
Руу! д м > Руг!

~  ФгуЛ я
Дм

~ Фу-Ч̂ гг! +  
д м

Ф хх\ Ф.уг1 +  ¥ х гЛ  у г !
д м (13)

о _ Фу-г1Ф«у1 Фуу1Фг.г1 . о _ Ф_гу1 ' г̂х\ Фдт-нФгу!.
»2x1 д м » ггу! д м »

Р.г г !"

где

_ _  <̂ хх\^>уу1  Фдгу! 
д м > Р *у !  Р у^1> Рхг! Ргж1> Руг!  Ргу!>Р гж !’ Р у г ! —

'РххХ Ф ху! Ф « 1 Ф**1 Ф ^у! К г !
Д »  = Уух1 Фуу1 Фуг1 ; а ; м = Ф у,г Фуу!

Фгж! Ф гу ! Ф гг! Фг,1 Фгу! Ф «1

(14)

Элементы матрицы (10) имеют следующие значения:

Ф«1 “ 1 ( ч
3  е,

1 ( в 1
4тс\ е,1 +  -41 ? -  - |  I -  ^  I а .  - 1 ) ~ ( Х  К  +  К * +  2  П . )

[ 1 + з(4 ') +  +

1 +  4 ( 5 7  _ 1 ) ~  3 ( Й ------0 <а ?Т^  +  “2 (~с21 +  ' т ) )

?уу\ 1ч & - ,н & - 0 г р ф ^ + г *«+ ?

1 + ш ~ 1
^ ( ! 1 _ 1 ^ у у  +  а3(хуу + туу1)) ( 1 5 )



І

Фггі —
1 /є, а2

з ч  / ; ■ » ] =

- ♦ » »  — с & -  + г ; и  +  ? '  "7“ 1

1 Я

Фл-уі

=  “  "З и  ~  1 /[а> Т”У + К2 +  Т*И)1;

_ 1 ( £і ^  92 Л-\=  ^  ] =

=  “ 4 ( ^ _ 1 ) а 2 (Х~ 1 +  Х̂ ) ;

V  -  Ф̂ Х =  -  ^  - і ) $ ь  І К п  + Ж т  \ -

=  “  "3 ( 4  ~ ! ) а  ̂^  +  ^

Значения и т. д. характеризуют взаимное влияние рас­
сеивателей стенок волновода.

Соотношения (13), входящие в состав матрицы р^Ю), нахо-
-* А

дим из (15) заменой е0, $1 на р-0, ,и1. Элементы матрицы а2, р2 (11)

уг2
Д э

2
» алгу2

ФлгаФгуг ФлтуаФггг̂
Д1

ФхугФугЛ ФуугФлггЗ в 
а хг2 Дэ ’ а у*2

2

’ Фу*гФм2 +  ФугаФ

*уу2 ауг2
— Фл-л-2’Ьг2+  ФжггФулгЗ (16)

Фул-г Фгу2 Фуу2 Фгд:*_ __ Флгуг ФггЗ Фл-х2 Фгуї^
“г*8 :

°ггг —

ДЭ2
гу2 : Дэ

2

Фдгл-гФууг Фду2.
! ахуЗ а ух2> а хг2 а гх2 ’ а уг2 агу2> 

.і.' .і/ _ (1/2 »1/ »її — і!) (Ь
Лэ2



?Х1 г~
^ху2^уг2  ФуугФлтгг , п ФудггФггг ФуггФглй п п \

! — дм ; и  ч
2д- > гух2 :

0 _  -  ф« 2 +  ф;х2ф„ 2 . 0
Руу8 “  д м > Руг*

Фх-йФуй Уг2,
д«

Г 2x8
Фулг2Фгу2 Ф уу2Ф глт2- д  __  ^ху2^гх2 Фл:.г2Ф гу2-

д м
2

' •  г гу2 Д м
2

Р«2 —
Здесь

Ф хй Ф ууг Ф.гу2 _____а 0 . 0  п п г,
Д м  ’  ^ Д в  ? х у 2  ~~?ух2> ? х г 2  ~  Ргх2< Р у г 2  — Р г у 2 -

|Фхдг2 Ф.гу2 Фл-г2 

Д 2 ~  |Фуж2 Фуу2 Ф уг2 

Фгж2 Ф гу2 Фгг»

| Ф « 2  Ф !гу2 Ф « 2

; Д“ ==|фул.2 фуу2 ф> 

Ф г ,2  Ф гу2 Ф „ 2

(18)

Элементы матрицы (11) определим следующим образом:

$хх2 —

1 /,,
1 + 3 \ г ,

± / ! 1 _ 1 |аз Л  у !  + аз ^ 2 з\е0 1Да2аЛ2 ^ Ггг+ а 1 .

1 + 4 - Р - 1 Х

(19)

х  Ст»+  Й ) Н ‘ + т й  - ' ) -  - ' ) № » +  а^ " + « »

*” • “ [■ + И ?  -  ’ ) -  Ш  -  >) Щ  Щг ° + К п + ? * ;

" [ 1+ И « ;  _ 1 ) ~  у  {ч  + “? ( ,? ь + ,? у ) ];

,|,“’ " [ 1+ К « ; - 1) - ^ - 1)5 < ? ^ + й7« + ? ^

“ [ ! + И й - ~  ^ ( 5;  ~ ' ) (“* 'й +“1 ( ' « г + о  ;

-йСт-1)^'?“7̂  п. +-?̂ г]
“  -  - К *  -  1) , а "''/ + а ;  ^ + ' ® 1:

1 /е \ Я2
* , »  - !•„ . -  -  4 4  -  1 ] Ш г  [ ^  +  2 Г -  г] -

9П ‘



1/£2 1 К  ( ^ 2  + ^ 2);3\е0

+ , ‘а '3 \=0

Значения величин, входящих в состав матрицы (11), находятся 
из (19) заменой ео, ег на ц0, м-2-

Уравнения (5) определяют внутреннее поле, когда я/ЯвС 1, 
йДдв<1. Решения (8), (9) этих уравнений можно обобщить и на 
случай, если а/Ядв5« ! ,  полагая, что еь |Л1 и 82, 1x2 не их истинные 
значения, характеризующие рассеиватели, а некоторые эффектив­
ные значения [4], которые образуем как произведение данных 
проницаемостей на функцию ^ ( 0), т. е.

е1^ ( 01); ^ 1̂ ( 61); егЯ (62), м  (в*), (20)
где 01 =  Е1 =  г[ — ы\\ |*1 = {*; — гц'; 02 =  *а 2]^^Г2;

£2 =  2̂ — ^ ' ;  1*2 = р-2 — ^ 2-> (21)

Я ( 0 ) 2 (tg 0 — 0) 
( 0 2 — 1) tg 0 +

Дипольные моменты (3), индуцированные в сферах падающей 
волны, с помощью (8), (9) можно представить в виде

=  \  fl? (If -  1)*1 ^0! (r)\ dl =  4 а2 (sj -  '1)"2̂02 W  (22) 

5 Г =  4*?(^  - 1)?. (̂ 01 Й ; b  -1JP 2 Я02(Г).

Подставляя (2) в (1), найдем рассеянное поле в дальней зоне.
Функции f l  ([г -  г10[), /“ (|г -  г10|) и /|(|г-  r 2tl), /-(|г -  г20|) вычис­
ляются, как в работе [5].

Тогда для отраженной волны

Л-тг i  Ч  А - » -  Л  -+■ А - » -  Л  -*•

£ р-  =  Ш Г  S  [<Ll di +  ^э) _  {Pl d" +  Яа ^M)I ;m“7 =o (23)

^р“ас = - Щ ~  S  [(K id2“ +  K ,d2“) + i* e 0A r f i “ +  Ca rf“) ] e W ,
т,л=0
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Л Л Л Л Л Л Л Л
где Ьг, 1 2, Яа, К 2. Си Сг — функциональные матрицы. В вы­
ражениях (23) рассеянная волна формально является суммой бес­
конечного числа волн. Реальное поле в дальней зоне будет иметь 
вид конечной суммы, так как на больших расстояниях от рассеива­
теля не затухнут лишь такие волны (23), для которых выполня­
ется соотношение

(тс/я/*/)1 +  (тсл//1)* <  й2£011 0.

Найденные выражения для внутренних и рассеянных полей 
позволяют определить в нулевом приближении структуру поля 
внутри рассеивателей и в дипольном — структуру рассеянного по­
ля в волновой зоне, а также исследовать особенности взаимодей­
ствия сферических неоднородностей с прямоугольным волново­
дом [5].

Список литературы: 1. Стреттон Дж. Теория электромагнетизма. — М.: Гос- 
техиздат, 1948. — 540 с. 2. Хижняк Н. А. Функция Грина уравнений М аксвелла 
для неоднородных сред//Журн. техн. физики. — 1958. — 28. V- С. 1592— 1609. 
3. Левин Л . Современная теория волноводов. — М.: Изд-во иностр. лит., 
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А. А. ЗВЯГИНЦЕВ, канд. физ.-мат. наук, Д. О. БАТРАКОВ

ЧИСЛЕННЫЙ АНАЛИЗ ПОЛЯРИЗАЦИОННЫХ СВОЙСТВ ПОЛЕЙ, 
РАССЕЯННЫХ ИМПЕДАНСНЫМИ ЦИЛИН ДРИЧЕСКИ М И  

ПОВЕРХНОСТЯМИ

Возросшие тенденции к использованию в системах спутниковой 
связи сигналов с ортогональной поляризацией стимулируют со­
вершенствование методов анализа поляризационной структуры 
электромагнитного поля. Удобной формой представления состоя­
ния поляризации является предложенный ранее метод описания 
поляризационных диаграмм числами на двойной кохМплексной 
плоскости [1 ]. Метод использовали для расчета дифракции эллипти­
чески поляризованных волн на плоских ленточных решетках, что 
позволило получить ряд практически важных результатов [2].

Электродинамические свойства многих реальных объектов с до­
статочной точностью можно описать на основе понятия эквива­
лентного поверхностного импеданса [3]. Рассеяние эллиптически 
поляризованных волн такими объектами сопровождается сложны­
ми электродинамическими процессами, анализ которых требует 
использования строгих методов решения краевых задач и при­
влечения специфических вычислительных методов.
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Эти подходы используем для решения модельной задачи 
о взаимодействии монохроматических эллиптически поляризован­
ных волн с импедансным цилиндром эллиптического поперечного 
сечения. Система обозначений поляризационных параметров 
(рис. 1 ) совпадает с используемой 
в работе [1]. Из рис. 1 следует, 
что поверхность рассеивателя за ­
дана в системе координат эллипти­
ческого цилиндра (|, г], £) уравне­
нием |=£с [4], а источник первич­
ного поля расположен на луче Т1 =
= т];. Для расчетов значений поля­
ризационных параметров удобно 
воспользоваться соотношениями, 
аналогичными приведенным в рабо­
тах [I; 2] (полагаем, что падающая 
волна имеет единичную амплитуду):

Ех =  [(cos ф, cos 0;)а + (sin <fi sin бг)2]1/2; 
E2 = [(cos sin 0,)* +  (sin <p; cos ег)2]172;

tp = arcsin (sin 2  ̂sin Д); 0 =  arctg

Re FE (t\) 
Im FE (?])

sin 2y cos Д 
cos 2 -̂  + sin 2 y l ’

F " ( r ,)\.

д =  дг 4_ arctg arctg

|/г£ ( 71 )Г
Re FH (t))

0 )
( 2)

(3)

(4 )

(5)

где Е\, Еч — амплитуды проекций вектора напряженности элект­
рического поля на орты системы координат; /•'Е' н (т1) — соответ­
ствующие амплитудные функции; Дь крь 0; — разность фаз, угол 
эллиптичности и угол ориентации падающей волны. Поляризаци­
онные параметры введем таким образом, что ■—я ^ Л < я ;  —я/4< 
<|ф<я/4; —я/2<0<я/2. Энергетические характеристики — коэф­
фициенты отражения

А, Ы  =  У\РеШ 2ЕГ+ Ы 'Г б ? .  <6)

Следовательно, для анализа поляризационных характеристик рас­
сеянных полей необходимо задать три параметра падающего по­
ля: ц>{, д ь  Аг и функции «отклика»' объекта на падающие линейно 
поляризованные поля — амплитудные функции РЕ' н (ч\). Для на­
хождения азимутальных распределений отраженных полей удобно 
воспользоваться разложениями искомых величин в ряды по вол­
новым функциям системы координат эллиптического цилиндра — 
функциям Матье. В соответствии с этим амплитуду электрического
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вектора падающего линеино поляризованного поля представим 
следующим рядом:

=  2 £ 0 2  Сп ( — 1)"сея (тії) сел (rj) Сеп (?) +
п = 0

2  d n { -  l ) nsеп (і\і)^п (^)Se„(c) . (7)
Л— 1 ‘

Здесь коэффициенты с п, d n определены как
Л<2я> — іУ с [А [2п+1'

С2п  =  ------- ------------------------------------ ----------------- Г  ; С2п + \ =  — ----------------------------------------------------- -

се2„ (0, q) се2„ (р  q J ce2„+i (О, q) се;л+1 (~

g B%"+V і V~qB¥n+Х)
--------------------------------- ! dzn+i ■

I K TZ

®е2п + 2 ?) 8е2л + 2|2  ’  ̂у 8е2л Н  ̂8е2л + 1 у 2’ ^

п = О, 1, 2, ... ; с е т(х, ц), 8ет(х, д )  — четные и нечетные угловые 
функции Матье; параметр д, для краткости записи в дальнейшем, 
где это возможно, будем опускать, </= (&/)2/4; / — полуфокальное 
расстояние эллипса поперечного сечения цилиндра, 6 — волновое 
число; А А</> — коэффициенты разложения угловых функций 
сет (Х), ^ет(х) в ряды по тригонометрическим функциям; Сеп (х), 
5е„(Х) — радиальные функции Матье. Из накладываемых на ре­
шение задачи условий (периодичности, излучения, граничных ус­
ловий) следует, что рассеянное поле можно также искать в виде 
ряда по волновым функциям эллиптической системы координат 
с неопределенными коэффициентами аЕп, ЬЕп\

= 2£,о (— 1)п Сп Ме”> (£) се„ (tit) с е „  (т)) +

+ ( -  1 )ndn NeH) (;) se„ (ті,) se„ (7)) }. (9)
Я =  1 J

Коэффициенты a^, следует определять из граничного усло­
вия, которое в данном случае имеет вид

е > +  е ; -  » -■  - = ^ 1 = =  а: ,£■< +  я ; ) | , ,10)
К c h 2^  —  c o s 2y; с ?  N с

где /г = 2Yq- ŝ (v) — функция, описывающая азимутальное рас­
пределение эквивалентного поверхностного импеданса. Подста­
новка разложений (7), (9) в (10) с последующим домножением 
на сет  (■*]), sem(>)) интегрированием по т) от 0 до 2и приводит 
к системе линейных алгебраических уравнений (СЛАУ) отно­
сительно неизвестных коэффициентов. В случае специального
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выбора азимутальной зависимости поверхностного импеданса 
(-/)) =  А (]/сБ2і с — соэ^/сЬ £е), А — произвольная, в общем сл у ­

чае комплексная постоянная СЛАУ вырождается в набор простых 
равенств. Отсюда непосредственно следуют явные выражения для 
определения а£, [4]. При произвольном азимутальном
распределении относительного поверхностного импеданса получить 
решение столь простым способом уж е не удается. Это приводит 
к необходимости численного решения получаемых бесконечных

ж/2
а/ИЧ)
ВгВ,

-л/4

а/6-2;ц. ~л/2 
/■ГЛ/Є

я/4
М Л *

ЯГ
г  - т

Рис. 2

СЛАУ на ЭВМ [5]. После нахождения искомых коэффициентов 
их следует подставить в выражение (9). Тогда с учетом асимпто­
тического относительно аргумента поведения функций Матье по­
лучаем ___

Е\ =  2 Е0 л /  А .  «.»г-ьм Р в  (т))> (1 1 )

где Р Е (Т])= — 1 )псел (71г) с е л (т;) +  ^ Ь Еп{— 1 )л 5е „ ( ^ ) 5еп (У)).
п=0 п =1

Аналогичным образом решается задача для другой поляризации 
падающего поля.

Расчетные соотношения (1) — (6), (7) — (11) послужили осно­
вой для комплекса программ на языке Фортран, которые затем 
использовались при проведении численных расчетов. Некоторые 
результаты представлены на рис. 2 , 3.
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Из общего вида формул (1) — (6) следует, что между поляри­
зационными характеристиками рассеянного поля существует до­
вольно сложная взаимосвязь, поэтому детальный анализ должен 
опираться на совместные расчеты всех характеристик (рис. 2 ). 
Развитие технологии производства композиционных материалов 
электрически управляемых сред приводит к моделям рассеива­
телей с кусочно-непрерывным распределением относительного по­
верхностного импеданса. Примеры расчетов параметров полей, 
рассеянных эллиптическими цилиндрами с поверхностным импе­
дансом га и полосой шириной 120° (30°—150°), имеющей импеданс 
га, представлены на рис. 3. Основной вывод, который следует из 
сравнения рис. 2, 3, состоит в том, что резонансные явления, свой­
ственные интегральным энергетическим характеристикам полей, 
излучаемых сосредоточенными источниками вблизи кусочно-неодно­
родных поверхностей, например незамкнутых цилиндрических эк­
ранов [6] ,  характерны и для поляризационных параметров рас­
сеянных полей. Следует такж е отметить, что в силу специфических 
особенностей вычисления поляризационных параметров для по­
лучения корректных результатов требуется по меньшей мере на 
порядок более высокая точность расчета значения /7(т]), чем для 
расчетов энергетических характеристик рассеянных полей [2]. Это 
влечет за собой существенные вычислительные трудности при м а­
шинной реализации алгоритмов, описанных в работе [5].

Формулы (1) — (6) можно использовать для анализа поляри­
зационных свойств объектов, для которых известны значения амп­
литудных функций /7(г]).
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УДК 621.396

И. М. ЕФАНОВ, Н. П. ЖУК, канд. физ.-мат. наук,
В. А. ПЕТЛЕНКО, канд. физ.-мат. наук

РАСПРЕДЕЛЕН ИЕ ТОКА ВД О Л Ь  ПРОВОЛОЧНОГО ВИБРАТОРА 
В ПЛОСКОСЛОИСТОЙ СРЕДЕ

Определение электромагнитного поля, рассеянного проводя­
щим вибратором в материальной среде, является одной из клю­
чевых задач теории антенн [1]. На основе тензорных функций 
Грина уравнений Максвелла в слоистых средах [2] получено 
интегродифференциальное уравнение относительно функции рас­
пределения тока в тонких проводниках. Его решение проведено 
согласно методике усреднения, развитой в работе [3], после чего 
задача отыскания полей сводится к квадратурам.

Рассмотрим безграничную по /? =  (г, г), г =  (х, у) плоскосло­
истую среду  с материальными параметрами е (г), ц (г), в кото­
рую помещено идеально проводящее тело, занимающее область
V с границей 5. Пусть тело возбуждается заданным полем

Е0(Я), //„(/?), зависящим от времени как е~ш . Тогда полное по­

ле есть  сумма первичного и рассеянного: Е0 (Я) +  Е!. (Я), //„(#) +

4- Н3 (/?). Краевая задача для последнего формулируется сл е ­
дующим образом [4]:

£0 =  ш/с, N (/?) — нормаль к 5  в точке /?. Граничные условия 
на поверхностях раздела 2 =согЫ, где материальные параметры 
среды изменяются скачкообразно, здесь и далее полагаем вклю­
ченными в уравнения (1). Считаем также, что среда обладает 
омическими потерями, возможно, бесконечно малыми.

Пусть тело представляет собой тонкий цилиндр (вибратор)

с образующей, параллельной оси г, т. е. V ={[г — г|<а, 2’1< 2< г 2}, 
причем |ит а | < 1 , Хт наибольшее по модулю собственное число 
дискретной части спектра волн слоистой среды. Тогда в рамках 
тонкопроволочного приближения [1; 4] рассеянное поле ищем 
в виде

у Х Ш - ^ ( 2) а д  =  0 :  у  ХН а Сю +  1к0е(г)ЕАЮ =  О, Я е К ;

Еа(/^),На(Я) исчезают в бесконечности;

А/ (Я) X Е/Я) =  -  N (Я)ХЕ от  Л65;

(1)

(2)

(г ) ? * - 1 (г ) •£- +  *2 (г) г0 \ £-1 (г) И, (Я, Я)/ (г ' )Л ' !
бг 1 \  (3)

= 4я -
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Здесь /?' =  (/•', г ') — радиус-вектор точек на оси вращения ци­
линдра, а —его радиус, гх. г3 — координаты нижнего и верхнего 
концов соответственно, к (г) =  к0 [в (гг) р (г)]1/2 — локальное волно­

вое число, у ,  — горизонтальная компонента оператора V, 2 0 — 
орт оси г, а I (г) — полный ток, подчиняющийся условиям / (? ,)=  
=  /(г2) =  0.

Скалярный потенциал Нг (/?, Я') согласно (1 )—(3) удовлетво­
ряет уравнению

[в (2) V  в- 1 (*)у +  & (2)] я Д  Я') =  в (г) 8 (Я -  Я') (4)
и принципу предельного поглощения. Если область существования 
поля в среде ограничена сверху или снизу хорошо проводящей 
плоскостью 2 = сопз1+ 0, на которой выполняется граничное усло­
вие Леонтовича—Щукина

г0 Х Е (Я ) ± С 2*0Х г 0//(Я) = 0 (5)

с постоянным импедансом £, на потенциал дополнительно накла­
дываются условия

д И, (я, Я') = 0. (6)

Уравнение для тока получим, помещая в (3) точку наблюде­
ния на поверхность вибратора, откуда, приняв во внимание лишь 
г  — компоненты полей, имеем

*2

£ (г) ¥ г 8_1(2) Ш  +  ^  ( г )  1 е_1 (2) Нг {г’ г ' ] 1 {г')с1г' =
Ч

= - ^ * { г ) Е 0г{г), (7)

где Е0г (г) =  г0Е0 ф); Нг (г, г') =  Нв (Я, Я'), \г — г'\ =  а.

Приближенное аналитическое решение (7) найдем, когда ви­
братор целиком расположен в некотором однородном слое, содер­
жащимся в слоистой среде. Проницаемости слоя, следовательно,

постоянны и равны е, ц. В этом случае функция Н£(Я, Я') допус­
кает представление [3]

НЕ (Я, /?') = -  ( -1  )/| /? -  /?'| +  //<«>(£, Я'), (8)

в котором последнее слагаемое не имеет особенности при
С учетом (8) интегродифференциальное уравнение (7) после
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выделения малого параметра преобразуем, следуя работе [3] , 
к виду

d2 
dz1 +  k2 /(z) =  a ^ * Е и (г) +  Р(г\1) (9)

где а — логарифмический параметр малости, а = 2и/1п а - 1  (г3—г^, 
а < 1 ; ^(г|/) — зависящий от продольной координаты функци­
онал тока,

F ^ =a[ffT +  k2 ) )  l ^ 1 ^ ( z ,z ' ) n z ' ) + g ( z,z ,)/(z)]d2', ( 10)

k =  K (ер.)1' 2, g-(z, z') =  1 /4эс[a2 +  (z— z')2]112.
Заменой переменных / (г) =  A (2) cos kz -f В (г) sin£z (11) 

уравнение (9) сведем к эквивалентной системе в стандартной
форме

</А(г)
dz

</В (г) 
dz

а
k

а
¥

-£r *E0z(z)+  F(z\ к , В) 

l̂ s E 0t(z) +  F(z\A, В)

sin kz;

cos &z,

(12)

которую подвергнем усреднению согласно методике, предложен­
ной в [3]. В результате с точностью до величин второго порядка 
малости имеем

d А (,г )
dz

^В(г)
dz

eE0z (z) +  F (г1А, В) sin£z; (13)

ik0c
4^  zE0z (z) -+ F  (zl A, B) cos kt,

где F (z]A, В) — усредненное значение функционала /-'(zlA.B),
F (z\ A, B) =  [A (z2) sin kz2 — В (z2) cos kz2] e- 1 # E ( z ,  г 2) —

— [А ( z x) sin kẑ  — В (Zj) cos kz^ s-1 H, (z , z x) .  (14)

Решая уравнения (13) относительно A (z ) ,  B(z) и подставляя 
их в ( 1 1 ), находим общее асимптотическое выражение для тока 
в тонком проводнике любой длины при произвольном возбужде­
нии

/ (z) =  A (Zj) cos kz +  В (zx) sin kz +  a
ik0c
^ E 0z(z') +  F(z '|A,B) X

X sin k(z — z') dz'. (15)

После определения аддитивных постоянных, отбрасывая ве­
личины 0 (а2), получаем искомую формулу для функции рас-
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пределения тока вдоль проволочного вибратора в плоскослоистой 
среде

г
ik0CsjAKkI (г) =  — а —

sin k (z2 — 2X) +  a IFe (zlt z2)
Z2

X sin k (zx — z')dz'+sinfe (z — zx) (г ')  sin 6 (z, -  z') dz

sin k ( z - z 2)^E0,(z ')X  

(16)

Wt (Z&) =  e- 1 J [ t fE(z, 2 ,) sin k (z2 — 2 ) +  Нг (z, z2) sin k (z—Zj)] dz.
Z1

(17)
Рассмотрим практически важную модель среды — однород­

ный слой толщиной 2b в однородном пространстве

(£е (Ре \К 1г1 >  Ь
е ( г ) 4 „  < г )= к ,  |г|<*. <18>

В этом случае скалярный потенциал находится в виде разложе­
ния по собственным функциям [2, 5]

н , (к, Я ') -  5  2  [  2  Ч "  < * .! ' -  '*'> +
р^е, 0 к

+  jdXHM (yjr —т'1) (19)

Суммирование по индексу р учитывает вклад четных (е) и не­
четных (о) по z собственных волн. Соответственно этим значе­
ниям р под знаком 2  проводится суммирование по всем корням

К

%к дисперсионного уравнения
« л ,  (х) cos Ьъ (X) +  BeJi (X) sin Ь гг (X) =  0 (20)

или (X) sin  ̂у* (^) — (x) cos (X) =  0, (2 1 )
расположенным на правильном листе римановой поверхности 
функции тЛХ), 1 т у е (Х )> 0 .  Контур Г совпадает с верхним краем 
разреза по линии Im 7g (X) = 0 ,  arg  (X) =  О и обходится в на­
правлении от X =  — k2e к бесконечности. В приведенных соотно­
шениях х =  y Z H  (Im * >  О), Тг (X) -  У\ +  Ц, ~ie W =  V ^ + Ц ’ а х*>
Т/Ь T«*~"Te же величины, взятые при X =  Хк.

Собственные функции дискретной и непрерывной частей 
спектра

fsgn ze'WI*!- **, |г| >  b\ 2̂2)
» М г Д к Н  cosTiK2  ^о(г,Хк) =  sin T/Kz , ,  ^

I cos 7/к & ’ sin 'linb ’ <  ’
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4>ег (г, X) = соз Те (|г) % г< ь вш Те (И — Ь), |г| >  Ь;
Еи«

соб 7,- г 
сое 7/6’

(23)

\г\ <  Ь\

о {г, X)
э§п г [соэ7е (|г| -  Ь)+ в-£1 ^  т, ЬзШ ^  (|г| -  Ь), |г)> 6;

17е
ЭШ 7/2

121 <  Ь,
а их нормировочные коэффициенты

М1 ( 1 к) =  \1ЬЬк(^к - Л е К) - ' 1 (Щ -К )]1и ‘'!е̂ 1к> (24)

^  (х) =  2* [Тг +  2̂Те]/6̂ Тв;

(Х) = 2* [7- с^ё2Т< Ь +  Л ^ / г ^ ,  V =  т/*в.

С учетом этого формула (17) после интегрирования приобретает 
вид

^  (*!, « . )  =- 4 7̂ 2 0 (хка) (гъ г »  К) +  |«Л//у>(*а) X

X Ьр(гх, г 2, X) (25)

где  Ьр{гх,2г, Х)=[фер (г1Х)Фр(а2,*1, Х ) + ^ ( г 2,Х)Фр(2 1, г,,Х)]/ЛГ£ДХ). (26) 
Д л я  вибратора, расположенного в области \г\ >  Ь(& =  ее, (а =  р.е ,
^ = £«>7“  Те) функции слоя /,е,0(21, г а, Хк), получающиеся из (26) 
заменой X на Х,к, совпадают по виду при г > 0 , поскольку со­
гласно (22)

Фе.О (̂ 2 ^1» Хк) —
&/гк(г2 д)—[йсо5^(г2—г1)4-1'7к81пА (гз—г ^ ] е‘Тк( 
_  -  Тк ~

г  - 6 )

■ , , <27> 
^ ‘т"(*х 1 —[(6 со5&(га—г р - г у к  зЫ :(га—г,) ]е ‘т«(*1 *>

2:2, к̂/ — А,2 .,2
й — тк

Функции, соответствующие (23), представим следующим обра­
зом:

С„
е л Л ~ 1втА/> =(г8. « 1, X) =  ф, (г2> гх X) +  Ср*?о (г2, X);

ФР (2х, г 2, X) =  (? !, г „  X) +  С ^ 0 (гь  г г, X), _  Ще 1с1г т /6, р =  О,
(28)

где
А соэ 7 (г2 ~  6) — к сое £ (г2 — гх) соэ у (гх — Ь) +  

______+  7 51п к ( г 2 — г х) в т  у (г, — Ь) _______
Уе (г 2. *1. = /г2 — т 2
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k sin 7 (zt — b) — k COS k (Z2 — Sin 7 (zt — b) —

* . ( * . . * , 4 -------------------------------------------------------------------------- _ (29)

k cos 7 {zx — b) — k cos k(z2 — z j  cos 7 (z2 — b) —
, / u  — T sin k (z2 — z,) sin 7 (z2 — b)

Ь  (Zx, Za. *) = -----■--------------------  \ 2 3 ------ -------------- ,

ft sin 7 (Zi — fe) — k cos k (z2 — zx) sin 7 (z2 — 6)
^  _  + T S in * ( z a — ZjJcosY^g — 6)

To \Z1, 2 4 ----------------------------------------------- ----------------------------------------------------------'

Для вибратора, помещенного в область |z| <  b (е = th p. =  
k =  kh 7 =  71), собственные волны обеих частей спектра одина­
ковым образом зависят от г, поэтому функции слоя определяют­
ся выражениями (29), в которых необходимо формально заме­
нить Я -~ЯК, Ь — О,

ф л ^ ^ к ) = - ф-— - - д0 ) , ф0 =  М /; =. 0 ) . (зо)ev ' cos 7 b 1 ov к/ sin 76 к '
Если в горизонтальной плоскости (z = О) расположена идеаль­
но проводящая граница, то при z > 0  в (19) следует положить 
Р =  е, Л^(Х)=>Л^(Х)/2.

Таким образом, чтобы вычислить ток, остается в (16) задать 
стороннее поле, зависящее от конкретного способа возбуждения 
вибратора в той или иной электродинамической структуре.
Список литературы: 1. Кинг Р., Смит Г. Антенны в материальных средах. ■— 
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УДК 621.372
Н. А. КОРОБЧЕНКО

ВНУТРЕННЯЯ ПРОВОДИМОСТЬ НЕРЕЗОНАНСНОЙ НАКЛОННОЙ 
ЩЕЛИ НА УЗКОЙ СТЕНКЕ ПРЯМОУГОЛЬНОГО ВОЛНОВОДА

Электрические свойства щелевых излучателей, расположен­
ных на широкой стенке прямоугольного волновода, изучены до­
статочно подробно. Например, решена задача возбуждения пря­
моугольного волновода произвольно ориентированной нерезо- 
Нансной щелью в его широкой стенке и определена ее внутрен­
няя проводимость [1]. Последняя необходима при исследовании 
свойств матрицы рассеяния и при расчете волноводно-щелевых 
аНтенн [2] .
102



Однако расчет внутренней проводимости наклонной щели в уз ­
кой стенке прямоугольного волновода в литературе отсутствует, 
хотя такие излучатели находят все большее практическое при­
менение.

Опишем расчет внутренней проводимости наклонной нерезо­
нансной щели, произвольно расположенной на узкой стенке пря­
моугольного волновода с зарезами на широкие стенки.

Рассмотрим бесконечный прямоугольный одномодовый волно­
вод сечением ахЬ  с бесконечно тонкими идеально проводящими 
стенками. В его узкой стенке произвольным образом прорезана 
щель, осевая длина которой равна 21, ширина — <1. Здесь

2/. ж  Л/2 , К — длина волны в среде распространения с абсо­

лютными диэлектрической еа и магнитной [ха проницаемостями. 
Щель имеет достаточно сложную форму, поскольку ее раскрыв 
простирается на широкие стенки в виде зарезов длиной I (рис. 1 ).

Свяжем с волноводом систему координат л;, у, г, а со щелью- 
локальную систему координат и, V, причем ось ои направим
вдоль оси щели. Орты и °, V °, п (п — орт внешней к волноводу 
нормали) образуют правую тройку. Центр щели совпадает с на­
чалом локальной системы координат и с началом отсчета про­
дольной координаты 2. Щель наклонена к оси у под углом 0.

Полагаем, что некоторый сторонний источник электромагнит­
ных волн частоты © возбуждает на поверхности щели электри­

ческое поле е. Требуется определить комплексную внутреннюю 
проводимость такой щели.

Собственную внутреннюю проводимость произвольно ориен­
тированной щели запишем в виде [2 ]

У  =  ( 1)
0 *14

где г(з — нормированная к максимальному значению функция рас­
пределения электрического поля в щели; Ни — проекция на ось 
щели вектора магнитного поля, возбужденного щелью внутри 
волновода; Уа=Еос1 — неизвестный амплитудный коэффициент 
с физическим смыслом напряжения между краями щели в пуч­
ности поля Е0; 5 Щ — площадь раскрыва щели.
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Согласно (1) для расчета внутренней проводимости предвари­
тельно необходимо определить электрическое и магнитное поля 
в раскрыве щели. Вследствие узости щели и ограниченности ее 
длины считаем, принимая во внимание результаты работ [2 ; 3] , 
что электрическое поле в щели всюду, за исключением малых 
областей порядка й у  ее краев и местах ее изломов поперечно 
и имеет косинусоидальный вид

е = Е ^ ,  (2 )

где
г' ° С05й Ы е т  + 4  г/ => 0, 6, О «г д: <  /;

-  о  1С Ь ЬV сое пу и, X =  0, —2£ --------- - 2 соэ 0 ^ ~ ^ 2 с о з 6 ‘

Для нахождения магнитного поля в области щели внутри 
волновода необходимо решить задачу возбуждения волновода ис­
следуемой щелью. Решение этой задачи с использованием из­
вестных методов [4; 5] приводит к мало пригодным для практи­
ческого использования конечным выражениям для внутренней 
проводимости.

Однако можно получить приемлемое для расчетов на ЭВМ 
решение методом, предложенным в работе [ 1 ] если область 
волновода, занимаемую щелью, рассматривать как резонатор, 
у которого поле на торцах (поперечных сечениях волновода за 
пределами щели) известно. Последнее легко определяется с по­
мощью леммы Лоренца [2]. При этом поле в резонаторе можно 
найти, применяя метод, в основе которого лежит теория эквива­
лентности с использованием тензорной функции Грина [6] ,  либо 
представляя это поле в виде вихревых и потенциальных рядов 
Фурье и «сшивая» его с известным полем на торцах [1]. Эти 
методы имеют примерно одинаковую сложность, однако учитывая 
геометрию щели, отдадим предпочтение второму, с помощью ко­
торого в работе [ 1] решена задача возбуждения прямоугольного 
волновода наклонной и крестообразной щелями в широкой стенке 
волновода. С этой целью рассмотрим поля в трех характерных 
областях волновода I, II, III (рис. 1). Область I включает в себя 
щель, которая нарушает регулярность волновода. Ограничим эту 
область сечениями г=Ъ\ и г = г2- Протяженность ее вдоль оси г 
обозначим с. Искомое магнитное поле в этой области запишем 
в виде разложения в ряд по вихревым и потенциальным базис­
ным функциям прямоугольного параллелепипеда, совпадающего 
по размерам с областью /

я ,  = Га* н>1 +  2  + 2а? щ, (3)
1 1 1

где Нер Щ — вихревые базисные функции электрического и м аг ­

нитного типов; Щ — потенциальные базисные функции; /г*, /г?, /гу — 
неизвестные амплитудные коэффициенты, подлежащие опреде-
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лению; і — обобщенный индекс, указывающий на число вариа­
ций поля вдоль широкой и узкой стенок волновода, а также вдоль 
его оси на отрезке с.

Области II и III простираются от —оо до ъ\ и от г2 до +оо 
и являются регулярными областями волновода. Поля в этих об­
ластях, а следовательно, и на поперечных сечениях волновода 
т, = 2\ и г = 2ч, можно представить в виде разложения по полям 
нормальных волн электрического Етп- и магнитного Ятп-типов. 
Амплитуды этих волн С1 У, С* ч зависят от геометрии щели, 
размеров волновода, частоты генератора и определяются в явном 
виде с помощью формул, представленных в работе [4]. Здесь
V — обобщенный индекс, соответствующий определенной комби­
нации числа т  вариаций поля вдоль широкой и числа п вариа­
ций поля вдоль узкой стенки волновода, а знаки «—» « + » перед 
ним указывают на области II, III.

Таким образом, для области I определены поля в поперечных 
сечениях волновода г=%\ и 2 = 22 и электрическое поле *в щели, 
а искомое магнитное поле представлено рядом (3) с неизвестными 
коэффициентами Щ, Щ, Л". Последние в общем виде получены 
в работе [ 1 ]

Л? =  ^ 1 Й Г Ь  ^  ( С " ’ +  С ‘ ’ > +

+  «■> с * , ) ] - 1  [е Н »{л (4)
щ

" ■ = • т  [ •  -*■ <с - . + с %>+

+  * , | Ц С 1 , - С ; , ) ] - 1  [ « / } * • ] « * } ;  (5)
'щ

с

г д е  И ’1 ' е' а ~  б аз ис ны е функции о б ъ е м а  /; з н а к  — озн а ч а е т  
КОМПЛеКСНОе Сопряжение ;  Й — ВОЛНОВОе ЧИСЛО, 6 =

к1 = ш-лг ^ а - У ^  +  к1 +  ^  ^  =  ^  =  1 Г ; =

% ~ Vк\-\- Щ — попер еч н ые волно вы е числа д л я  волн типо в Етп, 
Н т п в п р я м о у г о л ь н о м  волноводе ;  т — п о с т о я н н а я  р а с п р о с т р а ­
нения, 7 =  — ч2-
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Итак, выражение (3) с учетом (4) — (6) в общем виде опре­
деляет магнитное поле, возбужденное щелью в области волново­
да I, а следовательно, и на раскрыве самой щели. При этом сум­
мы по г в (3) соответствуют тройным суммам по рг, п, р.

Получение коэффициентов Н1}, Н], к) в явном виде для с л у ­
чая исследуемой наклонной щели в узкой стенке прямоугольного 
волновода с зарезами на широкие стенки связано с достаточно 
громоздкими выкладками. Окончательно их можно записать так:

-о>г ( -  1К+1- — х

X  ( М  ^ ‘ - < 4  1/Л) +  //=■* -  V*

/С О
( - 1  у+1——  х

(?)

(8)

Лп=  \ / - тВп 1- 1’РП — 1/п — (— ' й V  ^аЬсш^1 (
!)/>+

Здесь
1 , т  =  0;

еот \2, т  ф 0; £л

1 ке~Н 2 х
(«•у &г-

1 , П = 0;
2, л Ф  0;

^  =  2^  +  [ ( -  1 )» +  1 ) ^ с 8т ( 7^ б  

V* =  2 0 л -  [ ( -  1 )"+1+  1 ] соз ( Т А  |

аг

£)Л = ЗШ

рлПй 
АР~^Ак}'

РЛПЛ
2 \ г1 — .*12 — ТУ2

* . 6/' ал/>л

8Ь 8Ш\ 2 соэй

1 - Г « ,
( л - в - и ,  х

ХСОвЛвЕП^ + 1 8
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■^cose + ^sinQ; j3* = ï ^ c o s 0 - 4  
k k  k* я

ph =  (z jrW ) r — [U +  Q)w\ 2 =  sin ^  cos sin f  coscp;

W  =  cos sin cos/  sin <p; U — sin cos cos / sin 9 ;

Q =  cos sin s inf cos<p; Y\h =  (Æ +  Г) M — (S -f  T) N\ 
£ £

id  Фd . . „  td . <$>d ./? =  sin 2- cos - g -  sin С cos <p; Г =  cos sin - y  cos i, sin cp;

td Фії , . *  trf . Фйґ . .S =  sin 2” cos - y  cos С sin <p; T =  cos-^- sin - y  san С cos <p;

f _  B r =  "Ф .
' ~~ 2 cos 0 ’ ^ ~~ 4L  cos 0 ’ 2 cos 0 ’

r =  k X + ~ r  Ф; W =  Є Ф + 2 ^ Г Х;Л1 = 71/ +  - ^ : Ф;

TV =  т]Ф +  X =  ~M t g 6; Ф — 2£ tg

* =  1  +  I  tg 0; b =  ky cos 0 — 7 sin 6;
<|> =  — ky sin 0 — 7 cos 0; 7j =  — ky cos 9 — 7 sin 0;

I t  I  ^  X  ̂
1  =  ky sin 0 — 7 cos 6; A — s i n c o s - y ;

izl . kxl 1Z I b Л
B =  COS- Д - s i n - 2- ;

F e =  — 2 Je (— 1)" +  l j y  Gsin^T|-tg9 J;

у г =  2 0 г +  [(— 1)п+1 +  1] G cos^7 2*tg 0 j ;

л l K b \ k x ( P h , П* 
ye “  cos 6 C0S\ 2~) ' +  A P = ^ / ’

о • ( kyb\kx ( P h , Пл \0 й — cos 0 sin  ̂ 2 - J  ж + л12_ іУ2 І-
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Выражения для Vл, ре, Уе получаем из соотношений для 
ун̂  р   ̂ у  заменой в них у на кг и к на &г; выражения для 

Р^, Ку получаем из соотношений для /**, У* заменой в них

С учетом (7) — (9) соотношение (3) позволяет получить конк­
ретное выражение для вектора магнитного поля, возбуждаемого 
рассматриваемой щелью в непосредственной близости от нее. 
Далее, подставляя выражения для Чг, Ни в фурмулу (1), полу­
чим следующее уравнение для собственной внутренней проводи­
мости наклонной щели:

Активная составляющая КеУ соответствует возбуждению 
основной волны Н10 в волноводе. В этом случае постоянная 
распространения 7 =  \гк2 — (и/а)2 ~  действительная величина. 
Реактивная составляющая 1т ¥  определяется основной волной 
и высшими нераспространяющимися типами волн, для которых 
7 — чисто мнимая.

Соотношение (10) удобно для получения численных резуль­
татов на ЭВМ, поскольку имеющиеся в нем ряды достаточно 
быстро сходятся (для обеспечения погрешности менее 1 % доста­
точно ограничиться первыми 15 членами каждого из рядов).

Выражение (10) можно использовать и для расчета внутрен­
ней проводимости щели с другими ее положениями на волноводе. 
В частности, результаты расчета проводимости продольной щели 
на узкой стенке волновода, расположенной у его ребра, совпали

. 4
 ̂аЬс<12

где

х \уе У\ +  Ц РеР{ -  {У\у -  (Р*)2 ,

П, /> =  0;
~ 12. р Ф 0.
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с результатами, полученными с использованием соотношения (16)
[1]. Кроме того, в отсутствие зарезов выражение (10) перехо­
дит в (16) указанной работы для произвольно ориентировочной 
щели в боковых стенках волновода.

Расчеты внутренней собственной проводимости проведены для 
наклонной щели, прорезанной в узкой стенке волновода сечением 
23X10 мм с зарезами на широкие стенки. При этом исследова­
лась зависимость активной и реактивной частей внутренней соб-
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Рис. 2

ственной проводимости от длины щели, частоты, угла наклона 
и ее ширины.

На рис. 2 представлены зависимости активной и реактивной 
составляющих проводимости щели шириной й=1,5 мм от длины 
щели (глубины зарезов) при 0 = 20° на трех фиксированных дли­
нах волн. Из рис. 2 следует, что обе составляющие внутренней 
проводимости чувствительны к изменению частоты и возрастают 
с увеличением глубины зарезов. Характерно, что реактивная про­
водимость равна нулю («внутренний резонанс») при длине щели, 
близкой к половине длины волны в волноводе. Расчеты показа­
ли, что при изменении угла наклона щели 
в пределах от 0° до 35° в рассматриваемом 
диапазоне частот «внутренняя резонансная 
длина» изменяется на единицы процентов.

Влияние угла наклона щели на характер 4| 
ее проводимости иллюстрируется рис. 3 . и 3 V  
рисунка івидно, что изменение угла наклона 
оказывает существенное влияние на актив­
ную проводимость, а реактивная при этом 
изменяется слабо. Заметим, что при 0 = 0 
(поперечная щель) проводимость чисто ре­
активная, т. е. щель возбуждает в  волно­
воде только затухающие типы волн.

Диапазонные свойства щели удобно по­
казать на примере зависимости реактивной проводимости от ши 
рвны щели (рис. 4). В этом случае активная проводимость прак­
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тически iHe изменяется. Из рис. 4 следует, что с увеличением 
ширины щели «разброс» реактивной составляющей в диапазоне 
частот уменьшается.

Таким образом, регулировку реактивной составляющей внут­
ренней собственной проводимости целесообразно проводить глу­
биной зарезов. При этом проводимость становится чисто актив­
ной при длине щели, близкой к половине длины волны в волно­
воде. Частотные свойства щели улучшаются с увеличением ее 
ширины.
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П. В. НЕШМОНИН, В. Ю. ТИХОВСКИЙ

АВТОМАТИЗИРОВАННОЕ ПРОЕКТИРОВАНИЕ СИСТЕМЫ 
СВЯЗАННЫХ ПРЯМОУГОЛЬНЫХ РЕЗОНАТОРОВ, СОДЕРЖ АЩ ИХ 

ТОКОНЕСУЩИЕ ЭЛЕМЕНТЫ

СООБЩЕНИЕ 1.

В устройствах и приборах СВЧ широкое применение находят 
системы резонаторов, связанных через отверстия и возбуждаемых 
штырями, петлями или электронными потоками. Так, использо­
вание систем из связанных резонаторов в генераторных, усили­
тельных, преобразовательных и других клистронах дает возмож­
ность управлять их частотными характеристиками и электриче­
ским режимом. Например, применение систем из слабо связан­
ных резонаторов (связи меньше критических) позволяет расши­
рить полосу пропускания усилительных клистронов [1 ] ,  увели­
чить диапазон электронной настройки генераторных клистронов
[2]. При сильных связях (больше критических) между резона­
торами система имеет несколько собственных резонансных час­
тот (по числу резонаторов) [2]. При этом в качестве рабочей 
выбирается одна из собственных частот системы (режимы пере­
стройки и стабилизации частоты автогенераторов), а потери для 
остальных искусственно увеличиваются [ 3 ] .  В  иных случаях ис­
пользуют все рабочие частоты системы. Примерами могут слу­
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жить многочастотные генераторы, преобразовательные клистроны 
с избирательной частотной характеристикой на несущей и боко­
вой частотах усиливаемого сигнала, усилители с оптимизирован­
ной группировкой электронного потока, у которых собственные 
частоты связанной системы резонаторов разнесены настолько 
сильно, что совпадают с частотами гармоник основного усили­
ваемого сигнала.

В различных типах клистронов и для разных целей приме­
няются системы связанных резонаторов, соединенных последо­
вательно, «звездой», кольцом. Так, использование цепочки после­
довательно связанных резонаторов целесообразно [2 ; 3] для 
однолучевых и в некоторых случаях для двухлучевых конструк­
ций клистронов. При этом реализуется многополосная частотная 
характеристика с равными полосами пропускания и усилением 
на каждой из частот.

В связи с сильным влиянием связанных резонансных систем 
на частотные характеристики и электрический режим клистронов 
особое значение приобретает знание их параметров (спектра час­
тот, структуры поля, добротности, проводимостей), зависимости 
от геометрии системы и возможность управления этими парамет­
рами. Наиболее полно и с необходимой точностью такая задача 
может быть решена при электродинамическом подходе только 
с помощью ЭВМ.

Рассмотрим автоматизированное проектирование системы пря­
моугольных резонаторов, соединенных последовательно, связан­
ных через прямоугольные отверстия в торцах и содержащих токо­
несущие элементы (штыри). В общем случае такая система пред­
ставляет собой N резонаторов, любой из которых может содер­
жать сторонний источник и проводник с плотностью тока

/лг- Токонесущие элементы допустимо располагать в любой точке 
широкой стенки резонаторов, отверстия связи могут иметь раз­
ные размеры и находиться в произвольном месте поперечного 
сечения.

Для расчета такой системы применим матричный метод [4], 
позволяющий получить спектр частот, выражения для составляю­
щих поля, добротности, учитывая при этом влияние элементов 
ввода и вывода энергии и не упрощая существенно изучаемого 
устройства. Разбив систему на частичные области и записав 
уравнения непрерывности поля на границах, получаем систему 
интегральных уравнений. Д ля ее решения используем метод Га- 
леркина, выбирая на отверстиях связи полную систему коорди­
натных функций. В итоге задача сводится к неоднородному мат­
ричному уравнению, решение которого позволяет определить 
амплитудные коэффициенты, затем — структуру поля, доброт­
ности, а также спектр частот.
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Матричное уравнение для определения неизвестных ампли­
тудных коэффициентов в разложении в ряд поля на отверстиях 
для описанной системы имеет вид
|Г*>, +т,1, 1
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Выражения в общем виде для каждого члена уравнения 
представлены в работе [4]. Д ля вывода формул, позволяющих 
получить численные значения каждого элемента матриц, необ­
ходимо выбрать полные системы собственных векторных функ­

ций невозмущенных резонаторов//^ , координатных функ­

ций на отверстиях связи е* и координатных функций распре­

деления объемной плотности тока в проводниках MPN. Кроме 
того, следует  задать сторонние источники j RN и определить
спектр частот системы.

Собственные векторные функции резонаторов образуются на 
основе скалярных собственных функций г|)е, г|»г некоторого дву­
мерного самосопряженного оператора на поверхности попереч­
ного сечения [5]. В качестве координатных целесообразно вйби- 
рать такую последовательность функций, которые удовлетворяют 
краевым условиям на контуре отверстия связи. Данную систему 
можно построить на основе решения мембранных уравнений для 
поверхности отверстия Sr.

+  Xe,A'Kft = °>
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Зф/,удовлетворяющих на контуре граничным условиям = 0, О
дц)/,

где ~ —  производная по нормали к границе поверхности 5 ;̂ 

л — характеристические постоянные задачи.

Касательное электрическое поле на отверстии можно пред­
ставить следующей последовательностью функций, принадлежа­
щих к полной системе [5]:

I
Е-11 — 2 ^* ^  2  е/, ■

л  е  1 г  г

Здесь еА = [уФал ]. гг — У+<г — для //-и /Г-волн. Д ля прямоуголь­
ного отверстия

/  2 — 80т 2 — 80„ тъ х  пъу
соэ------С08'л

О  СВ ^"СВ

. /гак* . гетс». 81П------в т — —•
УасвЬсв а<° Ь«

%е'н =  V  ( т ~)а + ^ ; 8оу =   ̂ п> , =  (т ’ п)‘
пъ у .  § _  Я ’ 1 0; > 
ъ ; ) '  *; _ Ь ,  1 ф о ,

Электродинамическая задача о распределении тока в штыре, 
возбуждающем резонатор, приводит к интегральному уравнению 
с ядром в виде двойного бесконечного ряда, происхождение кото­
рого связано с разложением электромагнитного поля в резонаторе 
по множеству его собственных функций. Получение решения пред­
ставляет значительные математические трудности. Поэтому вос­
пользуемся приближением, основанным на понятии относительно 
тонкого штыря (2г/й^0,15—0,2), для которого принимаем, что
ток распределен вдоль штыря по закону [6] МРдг= сое Ик — соэ ку,
где  й — длина штыря в резонаторе. Кроме того, такое при­
ближение позволяет в формулах для  частичных сопротивле­
ний коэффициентов трансформации ^ т^ _ 1Рм и х
и задающих напряжений <?^ст перейти от объемных интегра­
лов к линейным, что существенно упрощает расчет.

Учет стороннего тока в резонаторе должен производиться 
в предположении, что отверстия связи металлизированы и провод­
ники с током из объема удалены. Тогда можно задать источник 
стороннего тока в виде проводника с линейным током, плотность

которого j RN представляет собой произведение известной ампли­

туды  1т  и функции =* 008 № ~  008 кУ-

113



Таким образом, по описанной методике были получены выра­
жения в развернутом виде для каждого члена матричного урав­
нения, позволяющие численно рассчитать все элементы матрицы 
с необходимой точностью. Отметим, что суммирование в рядах 
(7) — (11) проведено по всем частным решениям, которые могут 
существовать в резонаторе [4]. В соответствии с этим для пря­
моугольных резонаторов с идеально проводящими стенками 
каждый из членов матричного уравнения представляет собой 
сумму по собственным значениям Я- и £-полей и собственным 
значениям градиентного магнитного поля.

Необходимо указать, что собственные и взаимные клетки мат­
рицы в левой части уравнения ( 1 ) — проводимости и коэффициен­
ты трансформации — состоят из собственных и взаимных клеток,

характеризующих взаимодействие единичных полей е/ е, принад­
лежащих рассматриваемому /-му отверстию, т. е.

Рассмотрим определение спектра частот системы, т. е. набора 
собственных волновых чисел & = и)]/"е[А. Если исследовать невоз­
мущенную систему связанных резонаторов (задающие токи и на­
пряжения отсутствуют), то уравнение превратится в однородное, 
решение которого существует при равенстве нулю определителя' 
системы. Из этого условия находим спектр частот невозмущен­
ной системы, а тем самым и область существования корней не­
однородной системы алгебраических уравнений, описывающих 
систему со штырями. Собственно же корни (набор к) получим 
в результате решения задачи оптимизации. Критерием оптималь­
ности служит бесконечное возрастание амплитудных коэффици­
ентов в разложении электромагнитного поля в резонаторе по 
собственным функциям, что является следствием резонанса в си­
стеме.

Для реализации описанного алгоритма был создан комплекс 
программ, объединенных в систему автоматизированного проек­
тирования, которую в функциональном плане можно разделить 
на две взаимозависимые подсистемы — моделирующую и расчет­
ную. Моделирующая подсистема, написанная на языке РЬ/1, 
обеспечивает: ввод исходных данных, описывающих реальную фи­
зическую модель (геометрические размеры, координаты располо­

=  ;•
т 1 Ч

і ;  1,-
Задающие токи представляют собой матрицу-столбец

дядг . 
т-с  т

£ ; С Т
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жения штырей и отверстий связи); проверку корректности вве­
денных данных и диалоговое исправление ошибок при вводе; 
анализ достаточности исходных данных для работы алгоритма; 
динамическое формирование массивов комплексных матриц (про­
водимостей, столбца задающих токов, амплитудных коэффици­
ентов) и массивов для хранения типов колебаний, рабочего мас­
сива для хранения промежуточных вычислений и др.

В функции расчетной подсистемы, написанной на Фортране, 
входят вычисления значений проводимостей, сопротивлений, з а ­
дающих таков, .коэффициентов 
трансформации и заполнение 
комплексных матриц проводи­
мостей и задающих токов; ре­
шение однородного комплекс­
ного матричного уравнения 
в  целях нахождения спектра 
собственных частот системы, - 
которая реализуется при по­
мощи специальных подпро­
грамм вычисления комплекс­
ного определителя и поиска 
корня комплексного трансцендентного уравнения; решение неод­
нородного матричного уравнения с целью нахождения амплитуд­
ных коэффициентов и оптимизации волнового числа к.

После окончания полного цикла расчета управление снова 
передается моделирующей подсистеме, которая или завершает 
проектирование, или переходит в режим активного диалога для 
внесения любых изменений в физическую модель. После этого 
цикл повторяется.

В работе исследована система прямоугольных резонаторов 
с поперечным сечением 2 3 x 1 0  мм, связанных через прямоуголь­
ные отверстия в торцах и содержащих активный (во втором ре­
зонаторе) и пассивный (в третьем) штыри (рисунок). Длина 
отверстий связи асв = е?—с изменялась от 5 до 23 мм с шагом
5 мм, ширина ЬСВ~У2—У\ — от 1 до 10 мм с шагом 2 мм. Глу­
бина погружения штырей составляла 3,6 и 9 мм. Количество учи­
тываемых собственных единичных полей на отверстиях связи 
изменялась от 1 до 5, а собственных типов колебаний в резона­
торах — от 1 до 100.

Проведены экспериментальные исследования системы, вклю­
чающие в себя панорамное измерение Кст и и ослабления с по­
мощью панорамного измерителя Р2-61 с целью предварительной 
оценки частотного спектра системы и точный метод измерения 
/Сет и и добротности — метод передачи.

Рассматриваемая задача решена в строгой электродинамиче­
ской постановке с использованием систем базисных функций, учи­
тывающих высшие типы колебаний. Совпадение выходных харак­
теристик с результатами экспериментов свидетельствует о пра­
вильности полученных результатов и разработанных алгоритмов.
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СИНТЕЗ НАПРАВЛЕННОГО ОТВЕТВИТЕЛЯ СО СЛАБОЙ СВЯЗЬЮ 
НА ОСНОВЕ МНОГОМОДОВОЙ ЛИНИИ ПЕРЕДАЧИ

Вопрос о конструировании направленного ответвителя (НО) 
со слабой связью остается достаточно актуальным. Волноводные 
НО обеспечивают высокие параметры, но узкополосны и гро­
моздки. На связанных линиях при ослаблении связи они облада­
ют более низкой направленностью по сравнению с НО на сим­
метричных полосковых линиях с той же связью [ 1 ] .  Это проис­
ходит вследствие неоднородного диэлектрического заполнения 
в области поперечного сечения, что вызывает различие фазовых 
скоростей для четного и нечетного типов возбуждения. Сущест­
вует несколько способов выравнивания фазовых скоростей, а сле­
довательно, улучшения направленности: выполнение области свя­
зи в виде периодической структуры различной формы [2 ] ,  вклю­
чение в плечи НО дополнительных реактивных проводимостей [3]. 
Однако получаемые результаты позволяют получить высокую на­
правленность лишь в узкой полосе частот, что совершенно непри­
емлемо при проектировании измерительной техники.

В силу изложенного перспективно конструирование направ­
ленных ответвителей со слабой связью на основе нетрадицион­
ных линий передачи, в 'частности на многопроводных микропо- 
лосковых линиях (ММПЛ). Поскольку область поперечного се­
чения ММПЛ (рис. 1, а) многосвязна, то в такой системе воз­
можно существование нескольких типов колебаний квази-Т, при­
чем их количество равно ЛМ, где N — число проводников, обра­
зующих ММПЛ. Математическое моделирование структуры полей 
квази-Т типов [4], а также экспериментальные исследования [5]
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показали, что такого рода линии могут являться принципиальной 
основой для конструирования устройств, позволяющих произво­
дить натравленное ответвление мощности, причем со связью 
больше, чем 10 дБ (ответвители со слабой связью). Это объ­
ясняется тем, что фазовые скорости симметричного и несиммет-

5

а
Рис. ]

ричного типов (аналогов четного и нечетного типов в связанных 
линиях) незначительно различаются. Структура возбуждаемых 
волн имеет определенные особенности. Магнитные силовые ли­
нии в основном сконцентрированы вокруг двух центральных про­
водников и в диэлектрике, т. е. боковые микрополосковые про­
водники как  бы «экранируют» центральные микрополосковые 
проводники. Только небольшая часть магнитных силовых линий, 
соответствующая малым амплитудам магнитного поля охватыва­
ет одновременно все три проводника линии в каждом из слоев, 
это так называемые «линии слабой связи». Магнитное поле вбли­
зи краев внешних боковых полосок слабое, а поскольку НО на 
многопроводных линиях, выполненных по планарной технологии, 
работают на боковой связи, то при приближении к проводникам 
основной линии элементов связи направленное ответвление мощ­
ности со слабой связью будет обеспечено. В случае принудитель­
ного задания электрических потенциалов на элементах линии, 
т. е. возбуждении линии посредством перехода специальной кон­
струкции, в линии возбуждается только один тип колебаний, на­
пример симметрично-несимметричный (рис. 1 ,а ) .  При прибли­
жении к проводникам линии элементов связи в результате иска­
жения структуры поля и возникновения электрической неоднород­
ности в основном тракте происходит возбуждение еще одного ти­
па колебаний квази-Т (несимметрично-симметричного) имеюще­
го фазовую скорость, незначительно отличающуюся от фазовой 
скорости первого типа колебаний.

Рассмотрим синтез направленного ответвителя со слабой 
связью, основанного на использовании отрезков ММПЛ (рис. 1 ,6 ) .
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электрическая цепь любого НО представляет собой линейный 
восьмиполюсник, описываемый матрицей передачи Т, которая 
р свою очередь является произведением матриц передачи отрез­
ков связанных и несвязанных линий. Обычно полагают, что от­
резки связанных линий имеют одинаковый коэффициент связи 
й выполняются условия идеальных направленности и согласова­
ния. Ответвитель, схема которого представлена на рис. 1, б, при 
условии выполнения перечисленных требований будет обладать 
направленностью второго рода [6] .  Матрица передачи отрезков 
связанных линий имеет вид

сое О О -1Г sin<?ft
О cos cpA-Hpsin<pA — ir sin 0
0 ir sin<pA cos y*+ip sin tpft 0

ir sin<pA 0 0 cos <p*+/p sin ®h-

k =  1, 3, 5 , . . . ,  2n -f- 1,
( 1)

для отрезков несвязанных линий

exp(if>ft) О 
О exp (—i f k)
О О

■ О О

О О
О О
exp (i<pft) О

О ехр(-гсрй)

( 2 )

& =  2, 4, 6 , . . . ,  2п.
Здесь п — число отрезков линий; фА=Л/Д где 0 =2п1/Х — длина 
отрезка; К — длина волны в линии; Ак — множитель, позволяю­
щий изменять длину отрезка связи линий; г — мнимая единица; 
г=к/{ 1—к3) I ; р = ( 1— &2) _1/2, где к — коэффициент связи от­
резков связанных линий.

В постановке задачи синтеза ответвителя варьируемыми па­
раметрами структуры считают длину отрезков связанных и не­
связанных линий Аи1, т. е. варьируются безразмерные множите­
ли Аи, а также коэффициент связи к (его полагают одинаковым 
для всех участков связи. В этом заключается отличие от задач 
синтеза ответвителей первого рода, где варьируемыми парамет­
рами являются коэффициенты связи отрезков линий, а их длины 
полагаются равными. Функцию переходного ослабления направ­
ленного ответвителя, определяющую деление мощностей между

Г= П Тк
к= 1

плечами 1, 2 восьмиполюсника с матрицей передачи

запишем так:

C „ ( 0 M ) = l O l g ( l  +  1/|Г41[2) =  10 lg 1
1

(3)
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где Г41 — элемент матрицы Т; a  = Re Т̂ \ ß = I m r 4i. Задача син­

теза определяется как отыскание значений вектора А* — векто­
ра таких варьируемых параметров, что выполняется условие

max|C — С12 (0, А*)\ =  min. (4)
Ö <6<0 -  v
1 2 А

Здесь öi, 02 — границы рабочего диапазона частот; С — задан­
ный номинальный уровень переходного ослабления. При чис­
ленной реализации пописанного алгоритма первоначально, как  
правило, определяется оптимальное начальное приближение путем 
нескольких пробных просчетов, а затем ищется локальный мини­
мум (4). Как показывает практика, для обеспечения приемлемой 
величины направленности необходимо проведение довольно слож­
ных электродинамических расчетов и длительных экспериментов.

Экспериментально исследовали макет НО на основе ММПЛ. 
Подвод СВЧ-мощности к элементам НО осуществляли с по­
мощью коаксиально-полоскового перехода, в котором централь­
ный проводник коаксиала соединялся с центральным проводни­
ком верхнего слоя многапровод- 
ной линии, а экранизующий про­
водник коаксиала — с боковыми 
проводниками многопроводной 
линии. В  качестве опорного диа- 
электрика использовали ситалл 
с относительной диэлектрической 
проницаемостью е = 9,8. Основ­
ные геометрические размеры эле­
ментов НО составили: толщина 
подложки а=  1 imm, d = 3 mim, d' =
= 1 мм, d"=5 imm, ширина з а ­
зора Д —1 мм. Амплитудно-час­
тотные характеристики направ­
ленного ответвителя представле­
ны на рис. 2. Максимальный КСВН в полосе частот Af = 40 % при 
центральной частоте /0 = 3,2 ГГц составил 1,28. При осуществле­
нии минимальной связи С 12=28 дБ достигалась 'направленность 
С24 = 25—30 дБ. На рис. 2 сплошными линиями показаны расчет­
ные характеристики, точками представлены результаты экспери­
ментальных измерений С13, С12, С24. Кривая для КСВН определя­
ется экспериментально. Некоторую неравномерность амплитудно- 
частотных характеристик можно скомпенсировать накладыванием 
на область связи диэлектрической пластинки со специально по­
добранной формой и имеющей большую относительную диэлектри­
ческую проницаемость, чем у  опорного диэлектрика.

Таким образом, параметры НО на основе многопроводных 
микрополосковых линий передачи отвечают достаточно высоким 
требованиям, отличаются технологичностью, поскольку выпол­
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няются по планарной технологии. В связи с этим их можно реко­
мендовать к применению в приборах контроля передающих уст­
ройств и для прецизионных измерений в микрополосковых трак­
тах СВЧ-диапазона.

Список литературы: 1. Темное В. М., Суворов В. Н. Увеличение направленно­
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ЧЕРЕЗ ЗАКРЫТОЕ МЕТАЛЛИЧЕСКОЙ ПЛЕНКОЙ СТУПЕНЧАТОЕ 

ОКНО С СИНУСОИДАЛЬНЫМИ СТУПЕНЬКАМИ

Характеристика направленности волноводных ответвителей, 
в которых связь между волноводами осуществляется через окно 
в общей стенке, закрытое металлической пленкой толщиной по­
рядка скин-слоя, минимизируется в области рабочих частот путем 
выполнения передней и задней кромок окна связи ступенчаты­
ми [1]. Размеры и смещения прямоугольных ступенек определя­
ются в соответствии с выбранными амплитудно-фазовыми рас­
пределениями. При одинаковой длине прямоугольных ступенек 
в соответствии с принципом наложения решеток направленность 
(в децибелах) равна сумме направленностей прямоугольной сту­
пеньки и кромки.

Известно, что прямоугольное окно обладает не лучшими на­
правленными свойствами и по значению минимальной направ­
ленности уступает окну, поперечный размер которого изменяется 
по синусоидальному закону [2]. В статье приведены результаты 
расчета и рассмотрены варианты формирования характеристики 
направленности ответвителей с распределенной непрерывно сла­
бой связью через ступенчатое окно, каж дая  ступенька которого 
выполнена по форме полупериода синусоиды.

Введем следующие обозначения: г — номер ступеньки; тп — 
число ступенек; Ы •— ширина 1-й ступеньки; А — ширина окна 
связи; /0г — длина г'-й ступеньки; — смещение г'-й ступеньки 
относительно первой; I — длина окна связи; у — поперечная ко­
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ордината; г  — продольная координата (рис. 1). К аждая ступень­
ка выполнена по форме полупериода синусоиды и площадь ее 
ограничена прямой линией

/=(-1
Уг =  2

У=1
и кривой

Уь (г) =  У1 4- йг ~ ( г  — //), 

^ ^  г < /,• + /ог.

Рис. 1

Направленность вычисляется по формуле [2]

/=■(0 =  0)1Лг=  20 ^  

где для ступенчатого окна
^ (0  ф 0)Г

1=т
р (§Ф 0 ) =  2 ^ ( 0  ¥=0);

11+1о I
тс / 28 \

(6 ф  0) = ы   ̂ вШ ~  ( г  — Л )ехр ^ у  г у г \

( 1 )

(2 )

(3)

б = 2я//Яв — электрическая длина окна связи; кв — длина волны 
в волноводе.

Результаты интегрирования имеют вид

/^(6 =  0) =  — к, 1ы ; (4 )

Р  (О, / П \ _  ______ С° 5 ^0‘ V
^ ( ° ^ ° ) ~  2 1 - ( * / 20о;)2 6ог

X  [со8 (20, +  ео, — 0) +  *8Ш(20, +  0ог — в)]:

2«/, 2тс/ог
“г — 1 » ио? х

'  в в

(5)
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После подстановки (2) — (5) в (1) имеем

( 2 У % \  /
\ * J /§ Л''/°гN  -  20 lg 1—т

2
hi 10 COS0

1 \1  (и/20ог)2 0о;
hjlm c o s 09ni-

i=l /' = /+l l  TC/20oi)2
X

X У̂ 0̂/ coso0/
1 -  (u/20oy)2 ®oy

cos (2 ( 0г — Oj) +  ( 0oi- 0o;))
/2

Формула (6) справедлива при любых сочетаниях амплитудно­
фазовых распределений, а при т  = 1 из нее следует известное 
соотношение [2}

' 1 -  (2о„Лг)* |
(ОN  =  20 lg

cos 0О

С учетом формул для расчета направленности решеток из 
сосредоточенных элементов [3] конечные выражения упрощают­
ся. В частности, для равномерного амплитудного и равномерного 
фазового распределений формула (6) принимает вид

7V = 20 lg т  sin б' [1 — (20о/и)2
(8)sin (mo') cos вф

Рассмотрим для примера формирование зависимости направ­
ленности от частоты путем сочетания биномиального амплитуд­
ного и равномерного фазового распределений. При выводе фор­
мулы (6) следует

J 1 — (20о/и)2 
7V =  20 1 g  , . (9)jcos 0О (cos о )m_1

Рис. 2

Условие N->oo выполняется в точках /0Д В = 0,75+(6/2), 
Г Д В= (1+2&)/4 (& = 0, 1, 2, 3, ...). На рис. 2, а графики построе­
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ны для /оДв Ср = 0,75, Г/ЯВСр = 0,25, т. е. оба максимума совме­
щены (Хв Ср — длина волны в волноводе на средней частоте по­
лосы ±20 %)• Характер кривых повторяет характер кривых для 
решеток из сосредоточенных элементов связи. Минимальные зна­
чения направленности достигаются на нижней частоте и для т  = 
= 1, ..., 8 равны УУщш ( т =  1, ..., 8) 8, 13, 18, 23, 28, 33, 38, 43 дБ. 
Если незначительно изменить длину ступеньки или смещение сту­
пеньки относительно предыдущей, в области рабочих частот по­
явится два максимума направленности. Равенство значений на­
правленности на крайних частотах при биномиальном амплитуд­
ном и равномерном фазовом распределениях обеспечивается вы­
бором геометрических размеров, удовлетворяющих уравнению

|1 — (2а,)2 соэ (та2) ]соэ (и^ ) т - 1 ^
11 —  (2<х2) 2 COS ( u a j )  |COS (n :p2) 

где q  — коэффициент перекрытия; q  =  \ MaKQl \ вмин>

*1 =  Ь(<?)г2-; Р* =  (?) у —; 4*1 (?) =  гтг^ ' Ы ? )  =  ? Ы ? ) -
в̂=р вер 1 +  Ч

На рис. 2, б приведен график для трехступенчатого окна. Пер­
вый максимум образован выбором Г Д ВСр~0,31, второй — выбо­
ром /о/Яв ср = 0,75. Направленность увеличилась на 8 дБ. При 
/оДв шах = 0,75, ГДв ср = 0,25 >-оо в точках Д/Дср = —20; 0; 2,5 %. 
Значения Л̂ мин находятся между первыми двумя максимумами: 
Лтмин (тп= 1, ..., 8) ж 23, 32, 39, 46, 53, 59, 65, 71 дБ. Это на 14... 
15 дБ больше по сравнению с данными на рис. 2, а. Они могут 
быть увеличены выбором V, обеспечивающим равенство Л т 1п 
в двух минимумах зависимости направленности от частоты. Ана­
логично минимизируется характеристика направленности при 
другом неравномерном амплитудном распределении, а также при 
равномерном амплитудном и неравномерном фазовом распреде­
лениях.

Формула для расчета переходного ослабления ответвителя на 
прямоугольных волноводах со связью по общей узкой стенке 
через окно синусоидальной формы, закрытое металлической плен­
кой толщиной порядка скин-слоя, получена с использованием ис­
ходных данных работы [4] в виде

с  =  20 1 , ± 4 ° 3е 7 < ^ ) - .  , 1 1 )
у  2 в °

Здесь цо, и — абсолютные магнитные проницаемости свободного 
пространства и пленки; ЬХ а — размеры поперечного сечения 
волновода (а>Ь); й — толщина пленки; б — глубина скин-слоя 
для материала пленки.

Из (11) следует, что при одинаковой длине ступенек необхо­
димое амплитудное распределение реализуется выбором разме­
ров Ль Например, при чебышевском амплитудном и равномерном

123



фазовом распределениях для д = 2,2, т  = 5 }ц/Ь = 0,231; 0,637; 
1,000; 0,637; 0,231 [3], 1\/'къ= (\—1)/4. Значение  ̂ определяют 
в соответствии с вариантом формирования зависимости направ­
ленности от частоты. Переходное ослабление обеспечивается вы­
бором материала и толщины пленки, а также длины ступеньки 1й. 
Переходное ослабление можно рассчитать по формуле (11) для

1=т
синусоидального окна с размерами 1гХ1о, где 2  Лг.

/= 1

Конструктивно окно связи удобно выполнить так, чтобы осно­
вания крайних ступенек были обращены во внутрь окна, а левые 
или правые половины других ступенек повернуты на 180° вокруг 
продольной оси ступеньки (рис. 1 ,6 ) .  Для связи по общей узкой 
стенке подобные повороты не приведут к изменению направлен­
ности.

В области связи ответвителей с непрерывно распределенной 
слабой связью, к числу которых относятся и рассматриваемые 
ответвители, возбуждается так называемая щелевая волна [5] . 
Наличие щелевой волны приводит к уменьшению направленно­
сти, особенно с уменьшением толщины металлической пленки, 
поэтому расчетное значение 7УМИН должно быть примерно на 10 дБ 
больше заданного уровня [ 1] .
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СВЕРХПРОВОДЯЩИЙ РЕЖЕКТОРНЫИ ФИЛЬТР СВЧ-ДИАПАЗОНА

Совершенствование характеристик полосовых и режекторных 
фильтров определяется в основном возможностью получения з а ­
данной добротности резонансных систем. При обычных темпера­
турах этот путь себя практически исчерпал. Использование сверх­
проводящих резонансных систем, которые по добротности и эта­
лонным качествам могут на несколько порядков превосходить 
обычные резонансные системы [ 1 ] ,  приводит к качественному 
скачку в улучшении параметров устройств селекции и режекции.
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Для коэффициента передачи Т одиночного проходного резо­
натора можно записать

4<?н 1
т  =  О Ж  Г Т 0 * № К Г 2 ’  ( 1 )

где (}а — нагруженная добротность резонатора; (}\, (32 — внеш­
ние добротности резонатора со стороны генератора и нагрузки 
соответственно; Дсо — отклонение частоты сигнала от частоты 
резонатора «во-

Учитывая, что С , =  <?н (1 +  Рі +  Р2), где ф0 — собственная 
добротность резонатора; Рг =  Фо/Фг — коэффициенты
связи резонатора с линией передачи со стороны генератора и на­
грузки соответственно, выражение ( 1) можно представить в виде

т  __ ____________ 1
(1 -н Э1 +  р2)3 1 +  <2*(2Ди>/о>0)а ■

При этом переходное затухание резонатора (дБ)

г, - . 10|Е {1^ | ± Ь > ! [ 1 + 0 ; ( ^ ) ’ ]}, _ р ,

Из соотношения (2) видно, что переходное затухание резонанс­
ного проходного фильтра на одиночном объемном резонаторе 
уменьшается с повышением значения ,р., причем эта зависимость 
до р = 2 носит более крутой характер, чем в области |3>2. В то 
же время с ростом р, падает нагруженная добротность резонатора 
и расширяется полоса пропускаемых частот. Из соотношения (2) 
следует также, что сверхпроводящие резонаторы (СПР), обла­
дающие высокими ( 106— 1010) собственными добротностями, по­
зволяют значительно уменьшить (переходное затухание и одно­
временно обеспечить значительно более узкую полосу пропус­
каемых частот, чем в случае применения несверхпроводящих ре­
зонаторов.

Подобный эффект может быть достигнут при использовании 
СПР в схемах режекторных фильтров СВЧ. Целью данной ра­
боты является разработка и исследование практической конструк­
ции сверхпроводящего режекторного фильтра СВЧ-диапазона.

Затухание сигнала (дБ) в системе резонатор—согласованная 
нагрузка для проходного резонатора, к выходу которого под­
соединена согласованная нагрузка, определяется согласно фор­
муле [2]

I __  1 0  1гг / 1 ^  ^  ^ _____________ -_____________1 ( 3 ^
1 -  ^ 1  (1 + ?! + р2)ф  + <2* (2ДШЮЧ Г 

В такой системе затухание максимально при р2=#1—1, т. е. не­
обходимо, чтобы коэффициент связи резонатора по входу был не 
меньше единицы (р,!>1). Для оконечного включения резонатора

1 = 1 0 1 е {1 ~ ( И ^ [ 1  + С (̂2ДшК)2] }• (4>
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Задаваясь значением QH~ 1 0 7 для СПР на частоте 10 ГГц, с по­
мощью соотношения (4) можно установить следующее: затуха­
ние 3 дБ достигается в полосе частот около 103 )Гц, а 60 дБ— 
в полосе порядка 2 Гц. При этом значение коэффициента связи р. 
не должно отличаться от единицы более чем на ± 1 - 10_3, что, 
естественно, достаточно сложная техническая задача.

Большинство режекторных фильтров СВЧ-диапазона имеют 
конструкцию, представляющую собой передающую линию, к ко­
торой подсоединены резонансные элементы, настроенные на час­
тоту режектируемого сигнала. Для анализа работы и расчета 
таких фильтров пользуются эквивалентными схемами типа цепоч­
ки параллельно включенных последовательных резонансных кон­
туров или цепочки последовательно соединенных параллельных 
контуров, подключенных друг к другу с помощью четвертьволно­
вых соединительных линий [3]. Для анализа работы фильтра на 
единичном резонансном элементе достаточно рассмотреть один из 
соответствующих колебательных контуров.

Если колебательный контур не имеет активных потерь (иде­
альный случай), то фильтр на частоте настройки обладает бес­
конечным затуханием. Однако реальные контуры имеют потери 
и на резонансной частоте характеризуются активными сопротив­
лениями RK. рез =<QH р — для параллельного контура, и RK. рез=  
=рЛ?н Для последовательного, где р — волновое сопротивление 
колебательного контура. Пользуясь приведенными соотношения­
ми, эквивалентные схемы фильтра на резонансной частоте можно 
представить в виде последовательно или параллельно соединен­
ных сопротивлений. При согласовании с источником сигнала з а ­
тухание на резонансной частоте оценим соотношением

L = 1 0 I g ( l  +  ^ ] ;  Z  =  1 0 1 g ( l  +  ^ ) ,  ( 5 )

где Дн — сопротивление нагрузки. Видно, что значение Qu опре­
деляющее в достижении максимальной режекции.

Конструктивно режекторный фильтр на одиночном резонато­
ре может выполняться на основе волноводного тройника Е- или 
Я-типа, к симметричному плечу которого подключен отделенный 
от двух других плеч элементом связи (например, диафрагмой) 
объемный резонатор. В работе [2] показано, что наиболее полно 
свойства одиночного объемного резонатора при его оконечном 
включении используются в схемах режекторных фильтров с амп­
литудно-фазовой компенсацией.

Блок-схема такого фильтра показана на рис. 1. Здесь 1—фер- 
ритовый циркулятор; 2—фазовращатель; 3—устройство связи^ 4— 
резонатор. Сигнал, поступающий на вход схемы, попадает в пле­
чо / ферритового циркулятора. Большая часть сигнала через фа­
зовращатель и устройство связи приходит на вход резонатора, 
от которого затем отражается и возвращается через устройство 
связи и фазовращатель в плечо II, а затем — в плечо III и на 
выход схемы. Ввиду неидеальности характеристик реальных фер-
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ритовых циркуляторов часть сигнала с выхода фильтра просачи­
вается непосредственно из плеча I в плечо III и оказывается на 
выходе устройства. Для массовых образцов ферритовых цирку­
ляторов эта величина на 20 дБ меньше сигнала на входе. Под­
бирая с помощью фазовращателя и устройства связи фазу и ам ­

плитуду сигнала, отраженного от резонатора, можно создать ус­
ловия, когда на выходе фильтра будет осуществляться полная 
компенсация нежелательного сигнала на резонансной ' частоте 
резонатора, прошедшего непосредственно с его входа на выход. 
Потери полезного сигнала при этом будут не более 0,04 дБ [2].

Экспериментально исследовалась схема режекторного СВЧ- 
фильтра с СПР, представленная на рис. 1. Один из наиболее 
важных элементов схемы — регулируемое устройство связи со 
сверхпроводящим резонатором, которое обычно выполняется на 
основе запредельных волноводов. При использовании коаксиаль­
ных линий связи регулируемый элемент представляет собой отре­
зок запредельного круглого волновода, один конец которого со­
единен с резонатором через отверстие связи, а в другой встав­
ляется перемещаемая коаксиальная линия. В таких устройствах, 
однако, необходимо постоянно обеспечивать хороший омический 
контакт наружного проводника коаксиальной линии с поверх­
ностью запредельного волновода во избежание нежелательных 
трудноучитываемых рассогласований в линии связи, что техни­
чески довольно сложно осуществить. При волноводных линиях 
связи применяются регулярные или нерегулярные запредельные 
волноводы, внутри которых перемещается диэлектрическая встав­
ка, позволяющая плавно изменять степень запредельности, а со­
ответственно и связь с резонатором [4]. При таких регулируемых 
связях отпадает необходимость в обеспечении электрических кон­
тактов каких-либо проводящих поверхностей, однако указанные 
элементы связи узкополосны и могут эффективно использовать­
ся только с узкополосными устройствами. Устройство связи, при­
менявшееся при выполнении данной работы, представляло собой 
нерегулярный запредельный волновод прямоугольного сечения, 
по которому перемещалась фторопластовая вставка. Коэффици-
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ент связи с резонатором в этом случае можно оценить с помощью 
соотношения [4]

/ ;  /А +  2а'V 2л (6)

где С — коэффициент связи, определяемый размерами отверстия 
в диафрагме между волноводом и резонатором; к — рабочая
длина волны; а размер широкои стенки волновода в конце 

запредельного участка; г  — длина 
запредельного участка волновода. 
Соотношение (6) справедливо, если 
диэлектрическая вставка выведена 
из запредельного волновода.

Использовался волновод, у ко­
торого г  = 30 мм, а'=  14 мм. Рабо­
чая длина волны к —32 мм, С — 5. 
На рис. 2 дана зависимость р от 
положения вставки в запредельном 
волноводе. Из графика видно, что 
в области (3 ~ 1 изменение коэффи­
циента связи ±0,05 может быть 
достигнуто перемещением диэлек­
трика на 0,25 мм. Если нерегуляр­
ный волновод будет иметь слабую

1 -| 3 1 г- / —  В — 6

.

6  — 7

Рис. 4

запредельность, то с помощью такого устройства можно обеспе­
чить очень плавную перестройку коэффициента связи, значение 
которого устанавливается с точностью не хуже ± 1 - 10—3.

При конструировании низкотемпературного механизма регу­
лируемого элемента связи с СПР особое внимание обращалось 
на сохранение герметичности объема СПР и обеспечение эффек­
тивного охлаждения всех рабочих узлов. Конструкция СПР с уст­
ройством регулирования связи изображена на рис. 3. Здесь 1— 
прямоугольный волновод, заканчивающийся плавным переходом 
и запредельным отрезком волновода; 2—диэлектрический вкла­
дыш из фторопласта; 3—винт перестройки связи; 4—прижимная 
гайка; 5—втулка; 6—подшипник; 7—сильфон; 8—штырь пере­
стройки связи; 9—корпус механизма перестройки связи; 10—винт; 
И—верхняя крышка СПР с отверстием связи; 12—цилиндриче­
ская часть резонатора; 13—нижняя торцовая крышка СПР с чет­
вертьволновым выступом для подавления вида колебаний Ещ.
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При вращении винта 3 с помощью ручки перестройки, распо­
ложенной в теплой зоне, происходит перемещение штыря 8 и со­
ответственно соединенного с ним винтом 10 диэлектрического 
вкладыша 2 в запредельной части волновода 1. Диэлектрический 
вкладыш передвигается через узкую щель в середине широкой 
стенки запредельного волновода. Защита рабочих поверхностей 
СПР от воздействия окружающей среды осуществляется герме­
тичным соединением частей резонатора с помощью индиевого 
уплотнения и пайкой волновода 1 к крышке резонатора 11, кор­
пуса 9—к волноводу 1 и крышке И, втулки 5—к корпусу 9, силь- 
фона 7—к втулке 5 и штырю 8. Частота СПР перестраивается 
сверхпроводящим штырем, вводимым в полость резонатора уст­
ройством, аналогичным описанному выше. Д ля уменьшения теп- 
лопритоков в ванну жидкого гелия волновод выполнялся из тон­
костенной нейзильберовой трубки, а соединение ручек перестрой­
ки частоты и связи с винтами перестройки производилось тонко­
стенными трубками из нержавеющей стали.

Детали резонатора вытачивались из меди, рабочие поверхно­
сти притирались, полировались и покрывались слоем свинца тол­
щиной 1 мкм электролитическим методом. Резонансный объем 
цилиндрического СПР имел размеры 4 2 x 4 2  мм. Резонатор воз­
буждался на виде колебаний Н0п и имел в охлажденном до 4,2 К 
состоянии резонансную частоту 9450 МГц при нагруженной до­
бротности (р ~ 1 )~ 3 - 1 0 6. С помощью сверхпроводящего штыря 
частоту можно было перестраивать в пределах ±10 МГц при 
сохранении добротности.

Исследование характеристик режекторного фильтра с СПР 
проводил ось с помощью измерительной установки, блок-схема ко­
торой представлена на рис. 4. Измерения выполнялись следую­
щим образом. Сигнал высокостабильного перестраиваемого СВЧ- 
генератора, в качестве которого используется стабилизированный 
СПР отражательный клистрон с относительной нестабильностью 
частоты около 10-10 и выходной мощностью порядка 30 мВт, по­
дается на вход схемы режекторного фильтра 5. Схема фильтра 
с помощью устройства регулирования связи с резонатором на­
страивается так, чтобы сигнал, проходящий через фильтр на ре­
зонансной частоте резонатора, был минимальным. Индикация 
амплитуды сигнала осуществляется измерительным приемником 7 
типа П5-10 с подсоединенным к нему осциллографом 8 типа 
С1-48Б. Затем СПР фильтра отстраивается на 5—10 МГц, и по­
средством калиброванных аттенюаторов 6 типа ДЗ-ЗЗА устанав­
ливается уровень сигнала на входе измерительного приемника, 
равный уровню сигнала при совпадении частоты генератора с ча­
стотой настройки фильтра. Разность показаний калиброванных 
аттенюаторов 6 по сравнению с их начальными значениями дает 
значение глубины режекции. Полосы режекции определяются пу­
тем уменьшения затухания, вносимого аттенюатором 6 на задан­
ное значение, и последующим измерением частот перестраивае­
мого генератора 1, на которых сигнал становится равным на­
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чальному значению, с помощью электронно-счетного частотомера
2 типа 40-7. Аттенюатор 3 и индикатор мощности 4 используются 
для первоначальной калибровки схемы.

Поскольку фильтр с СПР представляет собой довольно узко­
полосное устройство, для предварительного сопряжения частот 
применялась следующая методика. На отражатель клистрона, 
стабилизированного СПР, включенным на проход, подавался сиг­
нал пилообразного напряжения с выхода осциллографа. При этом 
на экране осциллографа можно было наблюдать зону затягива­
ния частоты отражательного клистрона стабилизирующим СПР, 
ширина которой зависит от добротности и связи с резонатором 
и составляет несколько килогерц. Изменяя частоту стабилизи­
рующего резонатора и резонатора фильтра, можно добиться по­
явления на зоне затягивания отметки, огибающая которой соот­
ветствует амплитудно-частотной характеристике режекторного 
фильтра.

Были измерены полосы режекции 2—3-103, 1,5-102, 16 и 8 Гц 
при значениях режекции 3, 30, 50 и 60 дБ соответственно. Полу­
ченные экспериментально значения хорошо согласуются с оцен­
ками, даваемыми соотношением (4) при данной добротности. 
Определить значение глубины режекции на резонансной частоте 
СПР фильтра оказалось сложно ввиду трудности фиксации час­
тоты генератора на частоте настройки фильтра. Однако в пре­
делах полосы частот, соответствующей нестабильности частоты 
измерительного генератора, за время измерений (10—15 с) уд а ­
лось установить, что глубина режекции не хуже 80—90 дБ. По­
лученный уровень затухания к тому же находится на пределе 
чувствительности имевшейся измерительной аппаратуры.

Измерения также показали, что относительное изменение час­
тоты настройки фильтра составляет около 10~9 за сутки. Это 
изменение частоты, по-видимому, связано с перераспределением 
температуры в криостате по мере выкипания жидкого гелия и мо­
жет быть уменьшено изменением конструкции криостата.
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К РАСЧЕТУ ДИСПЕРСИОННЫХ СВОЙСТВ БУГЕЛЬНЫХ 
ЗАМ ЕДЛЯЮ Щ И Х СИСТЕМ

УДК 621.385

Бугельные замедляющие системы находят широкое примене­
ние в приборах типа М. Основной особенностью их геометрии 
является неоднородность в поперечном сечении (рис. 1 ) . Это за-

ш

?П I

трудняет строгий электродинамический анализ распространения 
волн, так как  исключаются традиционные одномерные приближе­
ния.

Расчет дисперсионных свойств бугельных замедляющих си­
стем производится на основе методов эквивалентных схем, много­
проводных линий [ 1 ; 2 ] .  Реальная система заменяется некоторой 
эквивалентной штыревой или лестничной структурой, что не по­
зволяет в полной мере выяснить ее особенности. В настоящем 
сообщении предлагается методика расчета в более строгой элект­
родинамической постановке. Оценивается ее эффективность.

Построение математической модели, в полной мере отражаю­
щей основные свойства бугельных замедляющих систем, приме­
няемых на практике, не представляется возможным. Для оценки 
эффективности рассматриваемой методики используется упро­
щенная модель, соответствующая реальным системам при неко­
торых ограничениях. Задача решается в длинноволновом прибли­
жении для основной пространственной гармоники без учета вол­
новодных видов колебаний. Это означает, что поперечные разме­
ры проводников, образующих бугель, не учитываются и рас­
сматривается распространение только медленных поверхностных 
волн. Такая модель соответствует реальной структуре с периодом 
и поперечными размерами, значительно меньшими длины волны.

Как следует из рис. 1, система симметрична относительно 
оси у. Следовательно, решение может быть проведено для поло­
жительных значений координаты х. Задача решается методом 
частичных областей. Области на рисунке пронумерованы римски­
ми цифрами, границы между ними обозначены пунктирными ли­
ниями.

Л
'и/ т

1с
2а

Роне. 1

?Т

Рис. 2
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Предлагаемый способ разделения на частичные области (в от­
личие от традиционного, когда граничные поверхности совпадают 
с характерными поверхностями системы) более естественен для 
данной системы и удобен тем, что их количество уменьшается 
и исключается необходимость решения проблемы задания полей 
в угловых областях.

С учетом изложенных приближений поля в частичных облас­
тях могут быть определены посредством следующих векторов 
Герца для четырех областей:

“*• с J-j

”  П5„ -  Л |„f h J ‘0"  *<* +  *> е - « 'Ь

I »  Щ , - Ц т (кх +

i v  n L  =  r ; m( u ) * i ,"  Ч и  +  Ц е - ‘гу,.

В этих уравнениях
Тет  (kx) =  Ает sin kx - f  Вет  cos hx\

Г т  (Т * ) A tnsh  I x  +  B m c h 1 X’<

цифровые индексы (в последних д вух  уравнениях опущены) 
обозначают номера соответствующих областей; Ает , Вет — пос­
тоянные интегрирования; к — постоянная распространения

электромагнитной волны в свободном пространстве, k = ‘̂ -\
*о

у — постоянная распространения поверхностной волны, т = т —;
s

\g — ее длина; j z — единичный вектор, направленный вдоль ко­
ординат оси г.

В силу длинноволновых приближений в областях I, III вдоль 
координаты х и II, IV вдоль координаты fy электромагнитное 
поле может быть представлено в виде Т-волн, что приводит к про­
стым соотношениям между постоянными интегрирования.

Традиционный аналитический метод вывода дисперсионного 
уравнения сводится к определению условий совместимости си­
стемы уравнений, полученной на основе граничных условий. Оп­
ределение корней дисперсионного уравнения, как правило, транс­
цендентного, производится численными методами с применением 
быстродействующих ЭВМ. В данном случае задача усложняется, 
так как  непараллельность граничных и координатных плоскостей 
приводит к необходимости усреднения полей на границах, что 
связано с вычислением интегралов, не разрешаемых аналитиче-
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сними методами. В связи с этим рационально поручить ЭВМ не 
только вычисление корней дисперсионного уравнения, но и боль­
шую часть процесса его вывода.

Исходные уравнения определяются условиями непрерывности 
тангенциальных составляющих полей на границах частичных об­
ластей. Границы раздела областей задаются такими уравнения­
ми (см. рис. 1): I, II—у = (х —c ) t g a l ;  Ш> IV—у= хЩ а2— II, 
IV—х = с; I, III—у = 0. Следовательно, исходная система уравне­
ний записывается в виде

а  а
\Е1гс/х= \Е2̂ х
С С

а  а
\HlzdX ~ \нгг у=(лг—(Г>1:га1.

\ЕВг с!х = $Е4г с/х,
о о
С С

1Нз„<1х=[Н1я <1х,
о о
с  с
\Еъ№%,2.(1х —\ЕКх(1х у==Л.(йа _й.

-А
; $Elzdx =  [ESzdx

о о у—о

Эта система позволяет получить дисперсионное уравнение
[ ^ ( l —c o s^ c )+ F 2sinftc] D sh yb— [Dx (1—coskc) +  £ 2sin kc\F^hyh, 
в котором функции F\, F2, Fz определяются выражениями

p -^^12^^21—  А1̂ %В1 11 . J7 A I ^ B I ^ A l i2 А1г1
A l l x  В 1 2 1  +  A 1 2 1 В I  n B1 \\AI21 BI21A IXI

Здесь
A
В

A
В

' s i n .

/u  = J Sin kx sh [7 (p — x  tg  04)] dx\

In  '

cos

: f  . kx ch [7 (/? — x  tg 04)] dx',i sin 11 1

=  Icos k ^  +  X tg ia — x ) dx’ p=zb +  Ctg
sh 7 (a — c) 

г — A — ctg ax; Z7* “  --;
—• sh yc -(- ch fc

D, Dh D2, D3 — составленные по правилу Крамера определители 
системы уравнений
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■̂ Эе-' З̂З "Н = ^4е^34>
Аге А1<3 4- В3еВ1,3 А±еА1 = 5 4е.В/44;

А-ге^-!53 tg  а 2 +  В зе В Гбз аа — А -к е ^ и  ~  4»
где

3  Ли =  Гсо8Лх811 ( т * * 8 ая) ^  А* =  |8т ( А л ^ а 8)®||7л:(/л:;

В 1къ =я |  вШ к х  СЬ ^  а ^  * х ;

А  т —  Г /а + \ 8(1 ^  ^  г ^  ^  г & г^  ^44 1 С08 ( ^  а 2) ~{ХС/Х', ^  /53 ---^  / 43, ^  / 5< — ^  / 34.

На рис. 2 показан процесс вычисления на ЭВМ корней дис­
персионного уравнения. Цифрами и стрелками обозначена после­
довательность вычислений. Управляющая программа УП форми­
рует массивы исходных данных, результатов, осуществляет их 
контроль, организует процесс вычислений. Подпрограмма ФТ ор­
ганизует вычисление функций, входящих в дисперсионное урав­
нение. Подпрограмма ВИ вычисляет интегралы по методу Симп­
сона, ФП — подынтегральные функции. После вычисления инте­
гралов ФТ передает управление встроенной машинной програм­
ме ВО для вычисления определителей. Далее управляющая про­
грамма передает информацию подпрограмме ФТК для вычисле­
ния корней дисперсионного уравнения методом секущих с авто­
матическим выбором шага. Результаты вычислений накаплива­
ются в массивах управляющей программы, которая организует 
их печать и построение дисперсных кривых при помощи подпро­
граммы ВД.

Реализация рассмотренного алгоритма вычисления дисперсии 
бугельной замедляющей системы на ЭВМ ЕС-1050 показала, что 
процесс вычислений связан с большими затратами машинного 
времени. Это объясняется несовершенством имеющихся программ 
поиска корней трансцедентных уравнений. Кроме того, решение 
подобных задач требует, очевидно, более рационального сочета­
ния аналитических и численных методов.

Список литературы: 1. Силин Р. А., Сазонов В. П. Замедляющие системы. — 
М.: Сов. радио, 1966. — 631 с. 2. Старостенко В. В. Исследование характе­
ристик бугельной замедляющей системы//Радиотехника. — 1984. — Вып. 69.—■ 
С. 84—86.
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РЕФЕРАТЫ

Ортогональный фильтр Лагерра с параллельно-последовательной схемой 
его реализации/с. Ф. С и м о в с к а я ,  Е. 3.  С а х н о в с к и  й//Радиотехника.—* 
1987.— Вып. 82. — С. 3—6.

Рассмотрен ортогональный фильтр Лагерра, содержащий п ячеек из по­
следовательно соединенных резистора и операционного усилителя с отрица­
тельной обратной связью, и последовательность из п—1 суммирующих усили­
телей. Показано, что параллельно-последовательное построение схемы фильтра 
Лагерра позволяет повысить точность формирования выходных сигналов в ре­
зультате уменьшения искажений его импульсных характеристик.

Ил. 1. Библиогр.: 3 назв.

УДК 621.396

Адаптивная система для подавления помех в условиях априорной не- 
определенности/И. Н. П р е с н я к о в ,  О. Г. Р у д е н к о ,  О. В. С ы т н и ^ / Р а­
диотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 6— 12.

Рассмотрена управляемая адаптация антенная система, предназначенная 
для подавления шумоподобных помех, действующих в области боковых лепе­
стков. Предложенный алгоритм адаптации позволяет оценивать вектор весо­
вых коэффициентов антенной решетки и формировать диаграмму" направлен­
ности антенны в реальном масштабе времени. Основой алгоритма является 
рекуррентная процедура с оптимальным значением константы сходимости для 
каждого шага адаптации. Результаты аналитического исследования адап­
тивной системы подтверждены моделированием на ЭВМ.

Библиогр.: 3 назв.

УДК 621.391

Простая аппаратурная модель сигналов спектроанализатора/В. А. П и с ь -  
м е н е ц к и й ,  И.  С. С а в ч е н к о ,  О. В. Я ш к  о в//Радиотехника. — 1987. — 
Вып. 82. — С. 13—17.

Предложена простая функция, моделирующая сигналы и спектры, соот­
ветствующие реальным процессам в физическом эксперименте. Модель позво­
ляет оценить необходимые требования к  метрологическим параметрам анали­
заторов спектра. Проведено моделирование огибающих спектров различных 
процессов в физических условиях.

Ил. 3. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.396

Отношение сигнал-помеха на выходе различных типов устройств синхро­
низации квазикогерентных демодуляторов ФМ-сигналов при наличии межсим- 
вольных помех в канале/Б. Г. Т е р я  е в//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82.— 
С. 17—23.

Определены выражения отношения сигнал-помеха на выходе устройств 
синхронизации широко применяемых в высокоскоростных, квазикогерентных 
демодуляторах ФМ-сигналов при наличии на их входе искаженного межсим- 
вольной помехой сигнала и аддитивного шума.

Табл. 4. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.372
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УДК 621.391

О повышении помехоустойчивости приема в системах радиосвязи/О. П. М а-
л о ф е й, В. Н. Т у  п к а л о, А. В. К а м ы ш//Радиотехника.—1987.—Вып. 82.— 
С. 23—27.

Рассмотрен ряд алгоритмов первичной обработки сигналов, передаваемых 
по каналам радиосвязи с ухудшенными вероятностными характеристиками. 
Проведен сравнительный анализ известного и разработанного способов обра­
ботки сигналов с учетом сигналов стирания, который позволяет улучшить ве­
роятностно-временные характеристики симплексных систем радиосвязи.

Ил. 1. Библиогр.: 3 назв.

УДК 621.317

Потенциальная точность фиксации временного положения импульсных ра­
диосигналов с учетом требований к  уровню допустимых внеполосных излуче- 
ний/В. В. Б а в ы к и н а ,  Ю. А. К о в а л ь ,  Б. JI. К а щ е е в ,  Б. С. Д у д н и к / /  
Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 27—34.

Рассмотрена среднеквадратическая погрешность определения временного 
положения радиосигналов с различными формами огибающих в условиях нор­
мированного излучения в заданной полосе частот. Учтено влияние на точность 
измерения ограничения полосы пропускания оптимального приемного устрой­
ства полосой частот, занимаемой излучением передатчика. Проведен анализ 
радиосигналов с постоянной энергией и постоянной пиковой мощностью.

Табл. 4. Бяблиогр.: 5 назв.

УДК 621.396

Адаптивный метод повышения эффективности функционирования СВЧ-си- 
стем синхронизации высокоскоростных линий связи/М. А. И в а н о в ,  Б. И.  М а ­
к а р е н к о ,  О. Н. П р о с у н к о//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82.— С. 34—39.

Предложен адаптивный алгоритм синхронизации СВЧ-радиосистем по ин­
формационному сигналу. Синтезирована реализующая данный алгоритм само- 
организующая схема системы синхронизации. Применение разработанного 
адаптивного метода позволяет ускорить вхождение в связь без снижения при 
этом точности синхронизации и без введения избыточности по энергетике 
синхроканала.

Ил. 1. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.396

Инженерная методика оценки нелинейных искажений в радиоприемном 
тракте с помощью точки пересечения/В. Д . В а к у  л е н к о//Радиотехника. — 
1987.— Вып. 82. — С. 40—46.

Изложена методика оценки нелинейности радиоприемного тракта во всех 
его сечениях с помощью точки пересечения. Совокупность параметров нели­
нейности во всех сечениях наглядно отражает уменьшение динамического диа­
пазона от сечения к сечению по мере прохождения помех по тракту. Пред­
ставлены графики, позволяющие производить такой анализ, а также связы­
вающие точку пересечения с параметрами нелинейности по другим критериям.

Табл. 1. Ил. 6. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.396

Особенности селекции эхо-сигналов на фоне узкополосных помех в систе­
м ах ближней радиолокации/С. Б. К а щ е е в//Радиотехника.—1987.—Вып. 82.—
С. 46—50.

Рассмотрено воздействие узкополосной помехи на гребенчатые фильтры 
различной схемной реализации. Получены соотношения сигнал-помеха на их
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выходе. Показана необходимость учета дистанционной зависимости мощности 
отражений от поверхностно распределенных целей на точность измерений их 
характеристик при расстояниях, соизмеримых с шириной лепестка функции 
неопределенности зондирующего сигнала

Ил. 1. Библиогр.: 3 назв.

УДК 621.396

Оптимизация радиолокационного картографирования высоты рельефа по- 
верхности/В. к. в о л о с ю «//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82.— С. 50—53.

На основе метода максимума функционала правдоподобия получены ин­
тегральные уравнения для оценки высоты рельефа поверхности и указаны ос­
новные операции, которые должны выполняться при решении задачи ее опти­
мального картографирования. Показано, что при использовании плоских рас- 
крывов выходной эффект системы формируется путем последовательного при­
менения операций синтезирования апертуры и пространственного преобразова­
ния Фурье.

Библиогр.: 2 назв.

УДК 621.39.519.27

Статистика интегральных функционалов, содержащих квадратичные формы 
от компонент гармонического стохастического процесса/Л. М. Л ю б ч и к
А. С. М а з м а н и ш в и л и//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 54—62.

На основе уравнения движения для затухания стохастического осцилля­
тора построены функционалы от квадратичных форм стохастического гармони­
ческого процесса. Получены условные и безусловные аналитические выражения 
для производящей функции таких функционалов, тем самым описана стати­
стическая структура флюктуаций диссипативных потерь энергии в колеба­
тельном контуре. Приведены результаты численных расчетов, иллюстрирующих 
влияние начальных условий и процесса перехода к  равновесному распреде­
лению.

Ил. 4. Библиогр.: 6 назв.

УДК 621.396

Численный метод расчета основных характеристик систем АРУ/В. И. Г о с ­
т е в ,  А. Ю. Л ы с о в о л и к//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 62—69.

Изложен численный метод расчета основных динамических характеристик 
систем АРУ при входных сигналах с гармоническими огибающими. Приведен 
пример расчета основных характеристик конкретной системы АРУ. Метод спра­
ведлив при любых нелинейных регулировочных характеристиках, весовых 
функциях фильтра АРУ, различных задерж ках. Метод не накладывает огра­
ничений на амплитуду, коэффициент модуляции и частоту входного сигнала.

Ил. 3. Библиогр.: 7 назв.

УДК 621.391

Оптимальная оценка антенной температуры модуляционным методом при 
нестабильном коэффициенте усиления радиометра/В. И. А н т ю ф е е в ,
А. С С у л т а н о в ,  В. А. К У л а к о в//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82.—
С. 70—76.

Методом максимума апостериорной плотности вероятности синтезирована 
структура и оценена потенциальная чувствительность радиометра, оптималь­
ного в классе модуляционных приемников слабых шумовых сигналов. Полу­
ченная схема занимает промежуточное положение меж ду классической моду­
ляционной и компенсационной, причем в предельных случаях сводится к  по­
следней.

Ил. 2. Библиогр.: 5 назв.
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УДК 621.391

Статистические характеристики мерцаний радиосигналов УКВ-диапазона 
на высоких широтах/В. Н. Б о н д а р е н к о ,  В. А. М и с ю р а, В. Н. Ф е д о ­
р е н к о ,  А. М. Ц ы м б а л//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 76—78.

Представлены результаты исследований статистических характеристик 
мерцаний радиосигналов на высоких широтах. Д ля определения этих харак­
теристик использовались регистрации амплитуды и разности фаз сигналов 
искусственных спутников Земли (ИСЗ) «Транзит». Приведены данные о вели­
чинах интервалов временной и пространственной корреляции флюктуаций амп­
литуды и разности фаз, а такж е коэффициента взаимной корреляции амплиту­
ды сигналов разной поляризации.

Ил. 1. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.371

Оценка погрешностей двух  методик радиоакустического температурного 
зондирования атмосферы. Сообщение 1. Разработка эксперимента/С. И. Б а б ­
к и н ,  В. И. К у ц е н к о ,  Н. Г.  М а к с и м о в а  и др.//Радиотехника. — 1987.— 
Вып. 82. — С. 78—83.

Описаны методики радиоакустического температурного зондирования с под­
стройкой под условие Брэгга и без подстройки. Приведены алгоритмы накоп­
ления и обработки данных зондирования на специализированном вычислитель­
ном устройстве «Электроника ДЗ-28». Описан состав аппаратуры радиоакус­
тического зондирования, привлеченной к натурному эксперименту. Оценена 
инструментальная погрешность измерений температуры.

Ил. 3. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.372

Резонансное рассеяние электромагнитных волн на двух  сферах в волново- 
де/А. И. К о з а р ь, Н. А. X и ж  н я к//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. —
С. 84—92.

Рассмотрена задача о рассеянии электромагнитных волн на двух  малых 
сферах в прямоугольном волноводе, находящихся на расстоянии, меньшем 
длины волны. Задача решена с помощью интегродифференциальных уравнений 
.и  метода изображений. Получены выражения для рассеянных полей.

Библиогр.: 5 назв.

УДК 537.87

Численный анализ поляризационных свойств полей, рассеянных импеданс- 
ными цилиндрическими поверхностями/А. А. З в я г и н ц е в ,  Д . О. Б а т р а-
к  о в//Радиотехника.— 1987. — Вып. 82. — С. 92—96.

На основе представления числами на двойной комплексной плоскости со­
стояния поляризационной структуры электромагнитного поля изучено взаимо­
действие эллиптически поляризованных волн с криволинейными импеданснымв 
поверхностями. Полученные расчетные соотношения были использованы для 
создания алгоритмов и программ вычисления поляризационных характеристик. 
С их помощью проведены вычислительные эксперименты и предложено объяс­
нение выявленных эффектов.

Ил. 3. Библиогр.: 6 назв.

УДК 621.396

Распределение тока вдоль проволочного вибратора в плоскослоистой сре- 
де/И. М. Е ф а н о в, Н. П. Ж У к, В. А. П е т л е н к  о//Радиотехника. — 1987.— 
Вып. 82. — С. 97—102.
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На основе тензорных функций Грина уравнений М аксвелла плоскослоистых 
сред получено интегродифференциальное уравнение для функции распределения 
тока в проволочном вибраторе, размещенного в одном из слоев плоскослоистой 
структуры. Применен метод усреднения при решении полученного уравнения 
для тока. В результате построено общее асимптотическое выражение для тока 
в тонком вибраторе любой длины при произвольном возбуждении. Полностью 
решена задача о рассеянии произвольного первичного поля на вибраторе в од­
нородном слое.

Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.372

Внутренняя проводимость нерезонансной наклонной щели на узкой стенке 
прямоугольного волновода/Н. А. К о р о б ч е н к  о//Радиотехника. — 1987 — 
Вып. 82. — С. 102—110.

Решена задача возбуждения прямоугольного волновода наклонной нере­
зонансной щелью на узкой стенке с зарезами на широкие с использованием 
векторных базовых функций. Получена формула и приведены результаты рас­
чета комплексной внутренней проводимости.

Ил. 4. Библиогр.: 6 назв.
УДК 621.372

Автоматизированное проектирование системы связанных прямоугольных ре­
зонаторов, содержащих токонесущие элементы.Сообщение 1/П. В. Н е ш м о н и н ,
В. Ю. Т и х о в с к и й//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 110^—116.

Разработана математическая модель и алгоритм для решения матричного 
уравнения, описывающего систему связанных прямоугольных резонаторов, со­
держащих токонесущие элементы. Алгоритм реализован в системе программ, 
позволяющих циклически рассчитывать параметры системы. Исследованы зави­
симости спектра частот от положения и геометрических размеров отверстий свя­
зи и штырей, а такж е •— сходимость метода.

Ил. 1. Библиогр.: 6 назв.
УДК 621.372

Синтез направленного ответвителя со слабой связью на основе многомодовой 
линии передачи/С. А. П о г а р с к и й ,  И. И. С а п р ы к и н ,  Г. М.  П е т ь к о в ,  
А. П. П о л у я н е н к  о//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 116—120.

Рассмотрена возможность создания направленного ответвителя со слабой 
связью при сохранении высокой направленности на многопроводной микрополос- 
ковой линии. Приведены результаты исследования макета ответвителя.

Ил. 2. Библиогр.: 5 назв.

УДК 621.372.83

Направленность волноводных ответвителей со связью через закрытое метал­
лической пленкой ступенчатое окно с синусоидальными ступеньками/В. Б. Б е-
л я в ц е в//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 120—124.

На примере биномиального амплитудного и равномерного фазового распре­
делений показано, что вариацией длин ступенек окна связи и их смещений отно­
сительно друг друга можно минимизировать зависимость направленности от час­
тоты ответвителей с распределенной непрерывно слабой связью. Выполнение 
ступеньки по форме полупериода синусоиды позволяет существенно увеличить 
значение минимальной направленности в диапазоне частот.

Ил. 2. Библиогр.: 5 назв.

5



УДК 537.312.62

Сверхпроводящий режекторный фильтр СВЧ-диапазона/И. Н. Б о н д а ­
р е н к о ,  А. С. Г н е с ь//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 124—130.

Экспериментально исследован сверхпроводящий резонатор с низкотемпера­
турным устройством регулирования связи в схеме режекторного фильтра с ам ­
плитудно-фазовой компенсацией. Получены полосы режекции 2—З-Ю3, 1,5‘ 102, 
16 и 8 Гц при значениях режекции 3, 30, 50 и 60 дБ. Подавление сигнала на 
центральной частоте настройки фильтра свыше 90 дБ.

Ил. 4. Библиогр.: 4 назв.

УДК 621.385

К расчету дисперсионных свойств бугельных замедляющих систем/В. В. М о в- 
ч а н, В. И. М о л я  в к о//Радиотехника. — 1987. — Вып. 82. — С. 131— 134.

Рассмотрен расчет дисперсионных свойств бугельных замедляющих систем 
методом частичных областей в длинноволновом приближении. Оценена эффек­
тивность предлагаемого метода расчета при реализации его на ЭВМ.

Ил. 2. Библиогр.: 2 назв.



ВНИМАНИЮ СТУДЕНТОВ,  
НАУЧНЫХ РАБОТНИКОВ,  

РАБОТ НИКОВ  БИБЛИОТЕК  
И Б И БЛ И О Т Е Ч Н Ы Х ;К О Л Л Е К Т О Р О В !

Харьковский книжный магазин № 8 «Вища 
школа» предлагает следующие книги:

1. Полупроводниковые приборы и интеграль­
ные микросхемы. Я д ы  ш и н  В. И., Б у р д у к о в а  
С. С. — X.: Вища шк. Изд-во при Харьк. ун-те, 
1985. — 232 с. Ил. 169. Табл. 3. Библиогр.: 13 назв.

В учебном пособии рассмотрены физические про­
цессы, устройство и принцип действия различных 
полупроводниковых приборов, их характеристики, 
параметры, области применения; принципы инте­
грации, структуры и свойства элементов, разновид­
ности интегральных схем;, микропроцессоры и 
функциональные интегральные микросхемы.

Предназначено для учащихся профессионально- 
технических училищ и техникумов радиотехниче­
ских специальностей.

2. Проектирование операций механической об­
работки. Г р и ш к е в и ч А. В., Ц ы м б а л И. Л. — 
X.: Вища шк. Изд-во при Харьк. ун-те, 1985. — 
144 с. Табл. 24. Ил. 26. Библиогр.: 26 назв.

В монографии освещены теоретические вопросы 
проектирования операций механической обработки. 
Рассмотрена структура проектирования, дана 
классификация поверхностей по кинематическому 
принципу, показаны прогнозирование способов об­
работки, определение операционных допусков 
и припусков, пространственные отклонения поверх­
ностей, структурное развитие операций, линейные 
связи. Изложены принципы аналитического опре­
деления режимов операций. Построена математи­
ческая модель для проектирования технологиче­
ских решений с использованием цифровых ЭВМ.

Для научных работников и специалистов в об­
ласти технологии машиностроения.

ИЗДАТЕЛЬСТВО ПРИ ХАРЬКОВСКОМ 
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ВЫПУСКАЕТ В 1988 г. СЛЕДУЮЩИЕ КНИГИ:
ФИЗИКО-МАТЕМАТИЧЕСКИЕ НАУКИ

1. Нелинейные колебания силовых передач.
В. Н. К а р а б а н, д-р техн. наук, Л. И. Ш т е й н -  
в о л ь ф ,  д-р техн. наук, Харьковский политехни­
ческий институт.

1988. 160 с. Предметный указатель. Библиогра­
фия. 1 р. 70 к.


