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УДК 621.391

Ю. Н. А Л Е К С А Н Д Р О В ,  канд. техн. наук,
А. К. КУРЫШКИН, В. С. СКЛЯРОВ, канд. техн. наук,

А. В. Т С) В А Р Н И Ц  КИИ, канд. техн. наук

О БО БЩ ЕН НО Е СПЕКТРА ЛЬН ОЕ РА ЗЛ О Ж ЕН И Е СИГНАЛОВ И ЕГО 
ПРИ М ЕН ЕН И Е В СИСТЕМАХ СВЯЗИ

Системы связи, в которых используются для передачи сообще­
ний сигналы с большой базой, а такж е  сами сигналы часто назы ­
вают широкополосными. В дальнейшем понятие «широкополос- 
ность сигналов» будем связывать с особенностями их обработки 
техническими средствами. Единого мнения об определении понятия 
базы сигнала в литературе нет, хотя общая тенденция к расшире­
нию полосы частот при увеличении базы общепринята [1—4].

Любой сигнал 5 г(7 ) в  соответствии с идеей  обобщ енного  
сп ектр ал ьн о го  р азл о ж ени я  можно р ассм атр ивать  как со в о к у п ­
н о сть  „эл ем ентар ны х “ колебан и й  %(<), ум нож енны х на коэф ­
фициенты  С1Л^ которы е о п р ед ел яю т вес к а ж д о г о  из этих коле-

00
баний в совокупном сигнале, т. е. (/) ~  (*) (1).

Коэффициенты С  в* { 1 = 1 ,  2,.. .)  в общем случае принимают 
всевозможные значения числовой  оси либо принадлеж ат счетному 
множеству ее точек.

Система функций {г|*(?)} называется базисной, а представление 
сигнала обобщенным рядом (1) — разложением сигнала по систе­
ме базисных функций, в качестве которых используются функции 
Матье, Л еж андра, Бесселя, Уолша, тригонометрические и т. д.

Реальное физическое значение для построения систем связи 
имеет соотношение (1), где применяется конечное число базисных 
функций, поэтому рассмотрим в (1) сумму конечного числа членов. 
Согласно равенству (1) геометрическая модель для  множества 
сигналов выражается многомерным векторным пространством, к а ж ­
дой точке которого соответствует определенный сигнал 3(1) ,  а ее 
координаты равны коэффициентам С к его разложения по заданной 
системе функций.

Количество линейно независимых базисных функций, по кото­
рым сигнал 5 ( 0  можно однозначно представить спектром, т. е. 
совокупностью ЧИСЛОВЫХ величин С к, являющихся проекциями 5(7) 
на оси координат, назовем базой этого сигнала.

Таким образом, база сигналов определяется системой выбран­
ных базисных функций и, следовательно, в зависимости от этой 
системы для конкретной совокупности множества сигналов {&(?)} 
различна, что ставит под сомнение данное определение. Однако 
практически это не так. Метод обработки сигналов и система б а ­
зисных функций {г]* (/)}, используемая при реализации конкретного
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метода; придают понятию базы сигнала практическое содержание. 
Необходимо учитывать, что сигналы воздействуют на некоторую 
посл едовательность  технических, устройств. В связи с этим введем 
понятие сечения системы как места сопряжения (стык) двух со­
седних элементов, решающих самостоятельную информационную
задачу. и .

Построение оптимального приемного устройства заключается 
в реализации устройства, осуществляющего в наилучшей степени 
различение признаков, заложенных в принимаемых сигналах на 
фоне помех. В качестве признаков сигналов естественно использо­
вать  результаты разложения принимаемых сигналов по соответст­
вующим системам базисных функций. Любое приемное устройство 
в явном или неявном виде осуществляет такое разложение

Сформулированным условием обеспечения максимальной по­
мехоустойчивости, простоты реализации устройств разделения 
в наибольшей мере удовлетворяют ортогональные базисные функ­
ции. Задача  формирования сигналов с необходимыми свойствами 
приобретает четкую физическую трактовку.

П ри решении задач оптимальной обработки сигналов в каждом 
из функционально важных сечений информационной, системы по­
лезно применять методы спектрального разложения. Понятия 
размерности сигнала, систем базисных функций {л&(0} должны 
конкретизироваться в каждом из выделенных в информационной 
системе функциональных сечений. Тогда применительно к технике 
связи базу сигнала можно характеризовать как количество линей­
но независимых базисных функций, определяемое способом форми­
рования и обработки сигнала. По ним данный сигнал (система 
сигналов {5/('/)}) может быть однозначно представлен спектром.

П од базой системы сигналов {5;(г1)} следует понимать количест­
во независимых признаков, которые используются во время фор­
мирования или обработки этих сигналов в рассматриваемом сече­
нии системы связи. Предполагается, что все признаки, залож ен­
ные в сигнал при формировании, применены в его обработке. 
В частности, при селекции непрерывных сигналов, передаваемых 
импульсной последовательностью выборочных значений этого 
сигнала в соответствии с теоремой Котельникова аналоговым ста­
ционарным фильтром, свойства которого в частотной области оп­
ределены коэффициентом передачи Л̂ (со, £). Б аза  сигнала — про­
изведение эффективной ширины спектра сигнала ДР, пропускаемо­
го фильтром, на длительность сигнала. Согласно Котельникову, 
2 А№  ~  число отсчетов N. которым представляется сигнал в виде 
ряда  (1) по функциям э т х / х  Сигнал при обработке тем ж е фильт­
ром без предварительной дискретизации должен рассматриваться 
как  сигнал с базой 2Д/-Т. В случае изучения его в виде отрезков 
непрерывных реализаций, подаваемых на согласованный с ним» 
фильтр, исследуется как сигнал с базой, равной бесконечности, 
поскольку совокупностью признаков является его форма. Н ако ­
нец, когда обрабатывается непрерывная реализация фильтром
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с полосой пропускания AF, база  равна единице, так  как  признак 
сигнала — энергия принимаемой реализации.

В случае применения для передачи сигналов длительности ко­
дирующих последовательностей, совокупностью признаков кото­
рых есть множество возможных смен фазы импульсов на длине 
этой последовательности, база  сигнала В — Т/х.  Если кроме смены 
фазы импульсов использовать и амплитудный признак, база т а ­
кого сигнала уже будет равна Вг =  2В1. Понятие базы сигнала 
часто связывают с понятием избыточности, однако это делается 
не всегда корректно. Введение избыточности обусловлено стремле­
нием повысить помехоустойчивость системы связи. Теория кодиро­
вания прямо указывает на то, что для введения избыточности в со­
общение необходимо прежде всего увеличить мерность простран­
ства сообщений путем расширения исходной системы базисных 
функций до тех пор, пока она не станет полной [5].

Применение обобщенной"формы разложения сигнала S ( t )  с по­
мощью совокупности линейно независимых и более простых функ­
ций {ft*{f)}, &=1 , п  в виде (1) позволяет интерпретировать основ­
ные положения спектральной теории кодирования .-с единых по­
зиций теории векторных пространств и все преобразования сигна­
лов в функциональных элементах трактовать как преобразования 
соответствующих векторных пространств (подпространств). Д р у ­
гими словами, одну и ту ж е функцию времени S ( i ) ,  выполняющую 
роль материального носителя информации, можно рассматривать 
в различных системах базисных функций, что при их фиксации 
позволяет оперировать вместо функции S ( t )  ее спектрами. В спек­
тральной теории преобразования сигналов сводятся к преобразо­
ваниям их спектров. Математическое исследование свойств р аз­
личных сигналов проведено на базе моделей функционального 
анализа в гильбертовом пространстве. Теория кодирования в ос­
новном опирается на комбинаторный анализ, современную алгеб­
ру и я-мерную геометрию в конечномерных пространствах. З а ­
трагивая метрические аспекты, отметим, что в спектральной тео­
рии принято оценивать расстояние между двумя сигналами по 
энергии (или средней мощности) их взаимодействия, причем 
эта энергия может принимать любые численные значения. 
В теории кодирования расстояние d xkL между двумя сигналами 
S k (t) и S ) , (/) чаще всего оценивается в смысле Хемминга по сум­
марному числу несовпадающих весовых коэффициентов {C;}L и {Cj)k 
в разложениях (1) сигналов S L(t) и S k (t) и является дискретной 
целочисленной величиной. Ее максимальное значение равно базе п 
кодового разложения (1) сигнала S ( t ) .  Из разных способов оцен­
ки близости двух сигналов и вытекают различия в геометрической 
интерпретации разложения (1) одного и того ж е сигнала, имею­
щего дискретный спектр по данной системе базисных функций. 
Рассмотрим класс сигналов, построенных на основе дискретных 
кодов, представляющих собой результат воздействия через фикси­
рованные интервалы времени длительностью т на амплитуду, фазу
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или частоту некоторого несущего колебания упорядоченными дис­
кретными последовательностями — образами сообщений.

Запишем эти сигналы в виде

S k ( t )
(*) еХР Г /  (too -Ь шг) t  +  Q/], 0 <  t  <  ftt; (2^

О при д р у ги х  I,

гд е  {/, ( 0 )  i = 1 , га — единичные стробирую щ ие функции, обра­
зующие базисную систему для дискретно кодированных сигналов. 
Этот класс сигналов, как частный случай сигналов гильбертова 
пространства, исследуем в двух типах пространств: в п -мерном 
евклидовом пространстве и пространстве, в котором расстояние 
между двумя точками устанавливается по числу отрезков ломаной 
линии, соединяющей эти точки. Изучим детально в этих простран­
ствах сигналы S k (’t) при со, =  0 и в< =  0. Будем считать сигналы 
двоично-кодированными, т. е. [*;,•}=(— 1), (1)}, и с равными энер­
гиями

Т—п-т, Т=пх

J s \ ( t ) d t ^  J Sl ( t )d t -=E.  (3)
о о N

Воспользовавшись представлением сигнала в виде (2), с уче­
том указанных ограничений выражение для энергии сигнала пред­
ставим как

t%
2  — {i —  1Ы<г/ш

Г п

м  =  1 2  (*;] / [ /  — — 1)^1 е12шо‘ л  — в .
о м

(4)
Расстояние между двумя сигналами в евклидовом пространстве 

определяется соотношением

] / -  S L( t ) \ d t  =  V 2 E  [1 -  P ti], (5)

где pkL — относительная взаимная энергия анализируемых сигна­
лов, называемая коэффициентом различимости сигналов S k {t) 
и S L (t),

т

р*й—
о

Записываем данный коэффициент, применяя разложение (2):

т
2  (t) е '5 v  d t 2  4 ю
1 - 1 0  C i  ,сч

рм - = _ -----------Y-------------------------*= — --------------- ■ (6 )

Î  [ x ^ U A n ^ o ' d t  2 W a
i - i  о ( « 1
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Если Л[ДГг]* ==я, имеем 
і=1

и

Р « = 4 £ * ! ,,* Г (7)
г—1

Разобьем сумму (7) на две, введя символы равнозначности а,: 
и неравнозначности Ъ(, что позволит представить последнее в ы раж е­
ние в виде

2  аі 2  
/з=і

п
П

(8)

В теории  кодирования — 2  (9)> поэтому связь  меж ду
1=1

коэффициентами взаимной корреляции двоично-кодированных 
сигналов и хемминговым расстоянием между ними определится 
соотношением

рш 1- (Ю)

Оно позволяет установить связь между нормированной характе­
ристикой взаимосвязи дискретно кодированных сигналов и геомет­
рической характеристикой — расстоянием Хемминга, а такж е  сде­
лать ряд конструктивных выводов и вскрыть дополнительные воз­
можности повышения помехоустойчивости при организации опе­
раций декодирования сигналов.

Традиционная обработка дискретных сигналов в системах свя­
зи, использующих помехоустойчивые коды, ведется с помощью

2—декодер (вторая реш аю щ ая схема) \ 3— модулятор; 4—устройст­
во для задерж ки обрабатываемого сигнала щ Щ  на один такт рабо­
чей частоты дискретного канала; 5 — коррелятор для  свертки сиг­
налов на длительности кодового слова; 6 — нормирующий блок;
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7 — сравнивающий блок; 8 — логический блок; 9 — управляю ­
щий блок.

Решение, принимаемое декодером 2, функционирующим по 
алгебро-геометрическим правилам кодового пространства с мет­
рикой Хемминга, проверяется осуществлением третьей решающей 
схемой (на рисунке обведена пунктиром) дополнительной о б р а­
ботки сигнала на длине кодового слова. Д л я  этого модулятором 3 
на длине кодового слова пт формируется гипотетический линейный 
сигнал S* (t ) так же, как это было сделано на передающей сто­
роне, а затем в блоке 5 производится свертка S*( t )  с принятым из 
канала связи сигналом Y(t)  = S ( t )  + n ( t ) , который содержит дей­
ствительный образец переданного сигнала S ( t ) .  Результат сверт­
ки необходимо сравнить с сигналом «иорма»(ру.*»—• I ). получаемым 
в блоке 6. Разностный сигнал на выходе блока 6 несет информа­
цию о расстоянии по Хеммингу между гипотетической кодовой 
последовательностью, на основе которой сформирован сигнал S*(t )  
и действительно переданной кодовой последовательностью, содер­
жащ ейся в Y{t) .  Если известно при каких значениях веса векто­
ров ошибок юе декодер выдает ошибочное решение в случае де­
кодирования кодового блока {(ae> d miH— 1 в режиме обнаружения 
ошибок и ш?>  (ймин— 1) /2 в режиме исправления ош ибок), с помо­
щью логического блока 8 проверяется решение декодера по значе­
нию разностного сигнала со схемы сравнения.

Третья реш ающая схема обрабатывает линейный сигнал «в це­
лом* на длине кодового слова и учитывает все корреляционные 
связи между элементами. Благодаря  этому приемник обладает бо­
лее высокой помехоустойчивостью по сравнению с известными при­
емниками, построенными на базе двух решающих схем, хотя и не­
сколько уступает приемникам с обработкой сигналов «в целом» 
на длине пт кодового блока решающей схемой, содержащей 2пЯ 
корреляторов (R — относительная скорость передачи информации 
при применении данного кода) ,  выигрывая в 2 пЛ р аз  у них в про­
стоте реализации.

Таким образом, обобщенный спектральный подход позволяет не 
ограничиваться рассмотрением только широкополосных-сигналов 
как  сигналов с большой базой, В зависимости от конкретных физи­
ческих ограничений, характерных для каждого из функциональ­
ных сечений системы связи, можно ставить задачу выбора опти­
мального способа спектрального разложения S  ( t ) , сохраняя значе­
ние базы сигнала неизменным или варьируя его в пределах, удов1 
летворяющих критерию качества обработки S ( t ) .  Все положения 
теории помехоустойчивого кодирования полностью переносятся 
и на пространства сложных сигналов, следовательно, принципы 
повышения достоверности при различении этих сигналов полнос­
тью адекватны принципам повышения достоверности, используе­
мым в теории кодирования.
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ВЛИЯНИЕ НАЧАЛЬНОЙ ФАЗЫ НА ШИРИНУ СПЕКТРА СИГНАЛОВ ФМ

При определении эффективности систем передачи данных по 
каналам  связи, разработке новых систем и других случаях возни­
кает проблема вычисления ширины спектра сигналов. Наибольшее 
распространение получил способ передачи данных сигналами в ви­
де отрезков целого числа периодов гармонических функций. Цель 
работы — исследование влияния начальной фазы на ширину спек­
тра AQ таких сигналов при дискретной фазовой модуляции (ФМ), 
которую определяют как интервал частот, содержащий заданную 
часть энергии сигнала [1— 3]. Д л я  анализа частотного распределе­
ния энергии получим выражение функции спектральной плотности 
сигнала с начальной фазой гр, числом периодов W при допущении, 
что амплитуда и круговая частота fio сигнала равны единице:

к tty
S  (/ш)— J sin ( t +  ? )  e ~ ia,dt  ~  2 (— l ) jV sinmit/V X

X  (u>sin f  — j cos ?)/(ш2 — 1). (1)

Запишем выражение для вычисления относительной энергии 
сигнала в интервале частот [0, х ] , используя равенство П арсеваля 
и свойство четности модуля функции спектральной плотности

X
Е„ (х ,  /V) =  f(S (/ш)|3 с/ш/иЯд (2), где Е0 •= жМ/2 — полная энерг ия

о
сигнала.

Вычислив интеграл
X

Е р (л-, iV )=  J ^ у ( ^ - Т )  (w2sin2<? +  cos3<f ) d '"' . <3)

получим Е р (х, N )  =  \А (х ,  N )  — cos 2® -В {х,  АО]/75 (4). З д есь
9 vsi /V у

А (х, JV) -  Si [2* N ( x  -  1>] +  Si [2« N  ( х  +  1 ) ] -  ;

В (х, N) -  {Sj [2*ДГ (х -  I)] -  S* {2kN  (х +  1)])/2tc/V ,

.9



S i( - )  — интегральный синус; S \ (•)  « l n |  • ] + C t { - ) + C ;  C i ( - )  — 
интегральный косинус; С — постоянная Эйлера — Маскерони.

Д ля  определения интегральных функций можно применить 
алгоритмы [4] либо программы прикладного матобеспечения ЭВМ.

Формула (4) дает широкие возможности для анализа распре­
деления энергии сигнала в спектральной области: найти долю 
энергии Яд на интервале частот [сон, сов] по выражению =  
= Е Р{с»в, N)  — Ер(юн, N)  (5), использовав свойство монотонности 
функции (4), построить итерационную процедуру последовательно­
го приближения для решения обратной задачи — определения ин­
тервала {0, сох] , содержащего заданную часть Еш энергии сигнала.

Д л я  оценки ширины спектра сигналов длительностью Т приме­
няется соотношение А й  = 4 л / Т  [5; 6]. В этом интервале распола­
гается главный лепесток функции спектральной плотности, содер­
ж ащ ий основную долю энергии сигнала. Представим результаты 
вычислений энергии Ei  главного лепестка для различных знач.е- 
ни ф, N:

| 7~ ! 2 [ 3 ) 4 I 5 f 10 I 20 J 30
а =  0° 0,9893 0,9224 0,9114 0,9076 0,9059 0,9036 0,9030 0,9029 
« =  90° 0,8799 0,8966 0,9000 0,9012 0,9018 0,9025 0,9027 0,9027 
AQ 2 1 2/3 1/2 2/5 1/5 1/10 1/15

Энергия главного лепестка при увеличении N  асимптотически 
стремится к значению 0,9028 Е 0, причем оно не зависит от фазы 
сигнала, и числа периодов; ощутимая зависимость Е i от фазы н а­
блюдается лишь при N —~\. Как следует из (4) и подтверждается 
расчетами, степень влияния фазы зависит только от размера ее 
скачка [sin ф | .

Хотя главный лепесток функции спектральной плотности и име­
ет основную долю энергии Ео, величина Д О = 4 я / Г  недостаточно 
полно характеризует спектральные свойства сигналов. В рабо­
те [5] приведены данные, показывающие значительное влияние 
фазы на форму огибающей при передаче сигнала через идеальный 
полосовой фильтр, что вызывает необходимость определения ши­
рины спектра с учетом боковых лепестков функции S  (/ш).

В зависимости от цели изучения используют различные, опреде­
ления ширины спектра сигналов [2]. Д л я  нахождения уровня 
спектральных компонент вне полосы AQ, например, чтобы учесть 
взаимное влияние каналов, разнесенных по частоте, в качестве AQ 
выбирают интервал [сон, wB] . Справа и слева от него доли энергии 
сигнала одинаковы и равны (1—Е*.)/2, С помощью формулы пар­
циальной энергии (4) итерационной вариацией сои и сов выпол­
ним с заданной точностью равенство Е р (сон, 2V) — (1— £д /2 ;  
Е р ( а в, N) — ( 1 +  Еа ) /2 ,  а затем вычислим А£2=шв—<он. Если не­
обходимо оценить минимальную полосу, содержащую заданную 
энергию Еа , например при анализе влияния ограничения спектра 
на межсимвольную интерференцию, в качестве ДЙ выбирают сим­
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метричный относительно £"310 интервал [ын> <вв] , содержащий энер­
гию Я л. Такое определение вытекает из свойств симметрии функ­
ции спектральной плотности и монотонности убывания ее огибаю­
щей. Вычисление осуществляется итерационной вариацией интер­
вала [©и, со в ] до выполнения с заданной точностью условия (5), 
В случае со„<0 принимают ««—0.

Результаты расчета зависимостей АО (ф, Л ) при нахожде­
ний Д£2 по уровню энергии внеполосных компонент и по мини­
мальной полосе, содержащей Е \  , показаны на рис. 1, 2. И з ана-

Ц



я  из а полученных данных следует, что характерная особенность 
зависимостей — их монотонное возрастание. Переменная скорость 
нарастания обусловлена наличием лепестков у функции 5'-*' 
и уменьшением скорости убывания их интенсивности с увеличени­
ем скачка фазы.

«Провалы» графиков (рис. 1) для N —2 и Лг =  3, Е \  = 0 ,9  объяс- 
н яю тсятем , что при таких значениях ср нижняя граница (1— Я л ) /2 
достигается функцией парциальной энергии позже, чем для дру­
гих ф, в результате чего уменьшается разность сов— сон- Ширина 
спектра при условии концентрации в нем заданной доли энергии 
сигнала связана монотонно возрастающей зависимостью с р аз ­
мером скачка фазы. Степень зависимости значительно уменьшает­
ся с ростом числа периодов сигнала. Ширина спектра зависит от 
способа ее определения и может различаться для одного сигнала 
почти в два раза  в случае концентрации на этих интервалах оди­
наковой доли энергии сигнала. Поэтому целесообразно выбирать 
способ определения ширины спектра адекватным цели исследо­
ваний.

Список литературы: 1. Харкевич А. А. Спектры и анализ. М., 1961. 236 с. 
2. Гуревич М. С. Спектры радиосигналов. М., 1963. 311 с. 3. Гоноровский И. С. 
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ным функциям/Под ред. М. Абрамовпца, И. Стигана. М., 1979.830 с. 5. Шварц­
ман В. О., Емельянов Г. Л: Теория передачи дискретной информации. М„ 1979. 
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ИССЛЕДОВАНИЕ СПЕКТРА СОСТАВНЫХ НЕРАВНОМ ЕРНЫ Х 
ПО ДЛ И ТЕЛ ЬН О С ТИ  Л Ч М — ФМ-СИГНАЛОВ

Потребности практики построения систем связи с кодовым 
разделением сигналов по форме предопределяют дальнейшее р а з ­
витие теории сигналов в направлении получения больших ансамб­
лей с заданными спектральными и корреляционными свойствами. 
Наиболее распространенными методами получения таких ансамб­
лей сигналов являются комбинированные методы модуляции [1].

В системах связи, где необходимо учитывать доплеровские 
сдвиги частоты, широкое применение могли бы найти системы сиг­
налов, построенные на основе сигналов с линейной частотной мо­
дуляцией (Л Ч М ). Исследованы корреляционные свойства состав­
ных равномерных по длительности ЛЧМ -сигналов [2], рассмотрены 
свойства ЛЧМ -сигналов с внутриимпульсной фазовой мани­
пуляцией (Л Ч М — ФМ) [3—5]. Однако полученные резуль­
таты [2— 5] и аналитические выражения не использованы при изу­
чении спектров составных как равномерных, так и неравномерных
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по длительности ЛЧМ -сигналов с внутриимпульсной фазовой м а ­
нипуляцией (С Н Л Ч М — Ф М ). В статье приводятся методики, основ­
ные аналитические соотношения и данные исследований спек­
тральных свойств С Н Л Ч М —ФМ-сигналов.

Составной неравномерный Л Ч М  — ФМ-сигнал аналитически 
представим в виде

/  я - 1 \
* <э ( / - 2  Т А

л =  1 ( =  1 Л

, X гес1 ^ — ~ — — — )е х р  /

Ч - . Н
где N  —  число радиоимпульсов, образующих С Н Л Ч М  — ФМ- 
сигнал; — амплитуда огибающей сложного сигнала; С} — чис­
ло элементов двоичной манипулирующей последовательности, 
укладывающихся на составном ЛЧМ-сигнале; \ !\р) — символ р-н 
манипулирующей последовательности, причем — 1}; т э —
длительность элемента манипулирующей последовательности; 
сои, ср„ — несущая частота и начальная ф аза  п-го ЛЧМ -радио- 
импульса; |д„ — коэффициент наклона модуляционной характе­
ристики я-го ЛЧМ -радиоимпульса, связанный с девиацией часто­
ты АР п и длительностью Тп соотношением \кп =  ± 2 л Л Р „ / Т к -, 
гес!(х) — функция вида

11, 0 х  <  I;
гес‘ < * Н о ,  * < 0, * > 1.

/V п - 1

При этом £  Т п =  С)т:з, £  Т т щ  0, я  =  1.
п -1  О

Аналитическое выражение для спектра С Н Л Ч М —ФМ-сигнала 
получим, взяв преобразование Фурье от (1):



С делаем  в (2) зам ену  переменных вйДа
я—1 

г—О
Т огда, реш ая уравнение

Л - 1

гес І ' г=0

(3)

(4)

находим новые пределы интегрирования

я-1

г-0
( / - 1 К -  V тг < у ^ ы - я% т ,

- п Г*= о (5)

После дополнения членов в квадратных скобках в вы раж е­
ние (2) до полного квадрата с учетом того, что в п -й период ЛЧМ- 
сигнала может укладываться не целое число дискретных элемен­
тов У\р), получаем

N

X

л—1
л—1 
2

г~0

(а>д —  со)2 

2{*я

П—1
Ш Ї . Т , ?п

г- 0
X

ехр
/=а + 2 " л-1

V
(1-1К

I юп — шу +  —— - й у

( а + 1)тэ -  £  Тг

I

п-1 
■ 2 7
г*=0

ехр (1) — ш
г / +  —-----

Ри

+

З д ес ь

у~\- ■
Л.

йу
я—1

» V  2г—1

а =  епііег

п—1 

г=0

(6)

(7)

£ = еп М ег
2  г ,Г-0

(8 )
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Сделав замену переменных

так, что d y - | / ;i d * ; .

(9)

J  e x p j y ~ - j < i *  — — I  cos ( + ) dx sln ( i f "  )dx +
0 $

XJ -Vg

+  j  c o s ( " Y ' ) (lx i* s i n ( - y - ) dx  =  С (— x j  +  i $ (— x i)
0 ' *0 '

-j- С (jr3) }S (x%), 

где C (x) ,  5  (л:) — интегралы Френеля, получим

( 10)

N
/ It I ( (0n — ш)2

s  И  “  2  J /  - e x p  I -  j  — Hr------> X*

X exp /

л-1

S n - ■<Ря
r=*0

2  v ^ i c ( 4 « '> ) _  с  (*<«») +
/=»а+2

+  /  [ 5  (*(»'>) -  5  (*{»0)]} +  ^  { С  (4»'>) -  С (4"'>) +  /  [5  ( 4 « » ) -

-  5 ( 4 " ' ) )  ]} +  У(р)( (С  (4»'>) -  С ( 4 « ' ) } +  /  р .  (хШ) )  - 5 ( 4 « ' ) ) ] } } .  Ц 1 )

Аналогично [4] представим спектр как совокупность четырех 
компонент.

Амплитудный спектр
N

Ц « = /  

+  V ^ [ C { X ^ ) - C { X W ) \  +  V &  [С (4"'>)  -  С ( * П Щ  +

£  V < f \ [ C ( x ^ ) - C ( x [ ^ ) \  +
г-0 + 2

г

N

+ £  V  , f  I 2  п р) 1*5 (* Г ) -  S (*<»«)] +  V &  [S (4"'))
— , У Y-п 1г_ а+2

5  ( 4 n/))i +  m  Is  ( 4 л,)) -  s  ( 4 n° ) i

1/2

( 12)



Квадратичный фазовый член
N

Фг (ш) =  £
л = 1

Остаточный фазовый член
' N  *

(со„- С»)2
2 (Ая

( 13)

ф 2 (ш) =  —  arctg

- 5  К " «  Л

X  і /  — £  [5 (̂ л0) _  5 (^ и')) ] ■
л - г  г—а+2

а+, Р  ^ / " » )  ~  ^  ( 4 Лг))] +  П '+\  I5  -

ЛГ ' /  __ С і

ї > \ / ~  2  ^ [ С ( ^ ) ) _ С ( ^ ) ) Л -  
1.= /  **я 1/-в+2

+  П р+\  [ С ( 4 « ) ) - ^ С ( ^ ) ) ]  +  IПР)Х[ С ( Х ^ Ч ) -

с ( 4 ‘г>)]

Дополнительный фазовый член
N  / л - 1

ф 3 (и>) =  Ц  (ш 2  тг — <е„ ),
Л«*1' Г—0 /

рде л:]п/)=

4 л0=

Рп (/ — 1)тв— £  Т г
г=0

31с3+

У * п *
Л—1

+  сол — ш 0)  ̂ — 03
г—и !-(«')—■ л п .
V  №

Х(П1)
Кп ( а +  1)хэ-  £  Г,

х«=0
н- ш„ — СЙ

V  к п-

Х Ш)г

Л —1
к ^ Ь х ь 2  тг ) +  ш„— о>

г=0 '

к п тп +
4 П,,‘

(.0 •--  (1)

] / /С л1Г
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П озиция
на

рисунке
Л' о АГ, М Гц Т„, мкс Класс м одулирую щ их 

сигналов

а 2 0 1,-1 30, 30
б 7 0 —1,1— 1,,1 3,5,7,9,11

- 1 , 1 - 1 13, 17
в 1 60 2 60

2 1 7 2 60
д 2 64 1 — 1 32, 32
е 2 54 1— 1 23, 31

В ч а ст н о м с л у ч а е при 1 из  (1 2 )  — (

Характеристические после­
довательности 
^{-последовательности 
Функции Уолша 
Квадратичных вычетов

жения для спектра Л Ч М  — ФМ-сигналов, совпадающие с приве­
денными в работах [2— 4].

С помощью данных соотношений исследованы спектральные 
свойства С Н Л Ч М  — ФМ-сигналов для случаев, когда в качестве 
манипулирующих применяются дискретные системы сигналов 
с одноуровневой периодической функцией автокорреляции: сигна­
лы квадратичных вычетов; М-последовательности; 'с двухуровне­
вой функцией автокорреляции — характеристические последова­
тельности, сигналы квадратичных вычетов и системы ортогональ­
ных сигналов (функции Уолша).

На рисунке представлены амплитудные спектры составных 
Л Ч М  и Л Ч М  — ФМ-сигналов, рассчитанных на ЭВМ с использо­
ванием выражения (12). П араметры  таких сигналов приведены 
в таблице.

Из полученных результатов следует, что спектр составных не­
равномерных ЛЧМ -сигналов по сравнению с ЛЧМ-сигналом ис­
кажается, причем С увеличением разности Гмакс — Т’мин, где Тмакс* 
Гмин, соответственно максимальный и минимальный период ЛЧМ- 
радиоимпульсов, составляющих составной сигнал, увеличивается 
пик-фактор спектпзльной п л о т н о с т и  сигнала (рисунок, пози­
ции а, б).

С пектр  Л Ч М —. ФМ и С Н Л Ч М —Ф М -сигналов (позиции в, д)
N

при отнош ении 2  Ь-РпТ^О. >  1 изрезан , однако  в нем четко
п= 1

различимы переходы  от одного Л Ч М -р ад ио и м п у л ьса  к д р у го м у  
и переходы м одулирую щ его  двоичного  сигнала типа ( 1, - 1)

/V

или (— 1, 1). Если 2  ^  спектр сигнала приближ ается
л-1

к спектру шумоподобного сигнала. Полоса занимаемых частот 
/мин ... /макс* где / МИн, /макс — минимальная и максимальная частоты 
сигнала, расширяется.

Уровень «боковых составляющих» амплитудного спектра воз­
растает с увеличением числа элементов двоичной манипулирую­
щей последовательности.

1401
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Сравнительный анализ большего числа расчётов показывает, 
что с точки зрения эффективности использования полосы пропус­
кания предпочтительно применение в качестве манипулирующих 
последовательностей сигналов с одно- и двухуровневой функцией

автокорреляции. Это связано с тем, что при манипуляции орто­
гональными сигналами уровень «боковых составляющих» ампли­
тудного спектра на 7 ... 10 % выше, чем в случае манипуляции того 
же СНЛЧМ -сигнала другими классами сигналов. Кроме того, 
у составных Л ЧМ  и Л Ч М —ФМ-сигналов (позиции а, б, д, е) про­
исходит подавление некоторых частотных составляющих вследст­
вие расширения спектра занимаемых частот отдельными ЛЧМ , 
Л Ч М — ФМ-сигналами и интерференции между ними.
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ПОИСК СЛОЖНЫХ СИГНАЛОВ МЕТОДОМ РЕКУРРЕНТНОЙ 
ДЕШИФРАЦИИ

В системах передачи информации, использующих сложные сиг­
налы, получаемые методом модуляции несущей бинарными псев­
дослучайными последовательностями (ПСП),' предполагается ре­
шение задачи поиска и обнаружения сигналов с последующей 
оценкой их параметров, т. е. определение средней текущей частоты 
спектра принимаемых сигналов и изменяющегося запаздывания 
принимаемых сигналов относительно опорных псевдослучайных 
сигналов (ПСС).

Аппаратурная реализация теоретической возможности исполь­
зования беспоисковых методов приема ПСС на основе построения 
многоканальных или согласованных фильтров с ростом длитель­
ности сигналов затруднительна, а при больших длительностях 
практически невозможна [1]. Поэтому исследование методов актив­
ного поиска ПСС и их оптимизация по времени поиска в системах 
передачи информации — актуальная задача.

Одним из корреляционных методов поиска ПСС длительности 
N т =  (2"-— 1)т (1),  где N  — количество элементов в ПСП; п  — 
разрядность генератора ПСП; т — длительность единичного эле­
мента П СП , позволяющих уменьшить время поиска, является 
поиск методом последовательной оценки п  двоичных символов [2 ]. 
Сущность последнего заключается в следующем: сначала оцени­
вают (поэлементный прием) п  последовательно принимаемых 
элементов ПСС, затем на интервале исследования Те находят сте­
пень корреляции между опорным и принимаемым сигналами. При 
достаточных отношениях сигнал-шум (равных 1 ... 5 дБ ) время 
поиска будет определяться в основном интервалом исследова­
ния Те. Его выбирают достаточно большим, чтобы можно было 
пренебречь вероятностями ложной тревоги и пропуска сигнала, так 
как уменьшение интервала исследования Те приводит к увеличе­
нию вероятностей ложной тревоги и пропуска сигнала. Последнее 
является причиной увеличения времени поиска. Однако это про­
тиворечие в значительной степени разрешается, если ПСС н а­
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ходить методом рекуррентной дешифрации, основанном на исполь­
зовании структурных и рекуррентных свойств ПСС.

Метод рекуррентной дешифрации заключается в том, что 
после наблюдения любых 2 п следующих друг за другом 
двоичных символов йк-п, аь-п+1, Л и ,  ап+1, ■■■, а*+п-1 можно соста­
вить п неоднородных линейных рекуррентных уравнений (ЛРУ) 
с п неизвестными коэффициентами Ль Л„ [3]:

//1  —  1 ТУ Ь ц (1к —п »

0 ; +  1 —  \ ̂  ь уЗ ••• ‘X -  к - л + Ь  )

Ок+п- 1 -  М * + « - з 0  (± АяЛ*-1.
где символ @  означает знак суммирования по модулю 2; Л,- — 
коэффициенты полинома обратной связи,

Н (х) =  А0 +  А)* +  +  . . + кп*". (3)

Решив систему (2) в течение времени приема очередного 
(2п + 1)-го элемента и сравнив полученные значения коэффициен­

тов Ль Л2, Л,г с заранее известными, при положительном резуль­
тате сравнения можно однозначно определить положение приня­
того сегмента относительно всего периода ПСС и найти условное 
начало опорного ПСС. Оно согласовано с условным началом при­
нимаемого ПСС.

Структурная схема устройства поиска ПСС, реализующего 
метод рекуррентной дешифрации, изображена на рис. 1. Двоичные 
символы а и принимаемого ПСС через открытый ключ к, поступают

в 2п -разрядный регистр и п- 
разрядный генератор ПСС 
(ГП СС). После приема 2 а 

символов, (в ГПСС будут запи­
саны последние п символов из 
2п  принятых) они поступят
з вычислительное устройство 
(ВУ), где строится и реш ает­

ся система Л Р У  (2). Если ко­
эффициенты полинома обрат­
ной связи }ц (1= 1,..., п),  полу­
ченные в результате решения, 
совпадают с истинными коэф­

фициентами, т. е. с комбинацией нулей и единиц, на которую на­
строен дешифратор (Д ш ), то он вырабатывает сигнал. По нему 
размыкается ключ к и запускается ГПСС. Последний начинает ге­
нерировать ПСС, синхронный с принимаемым.

Если результат решения Л Р У  не совпадает с истинными коэф­
фициентами, то принимается следующий символ, содержимое ре­
гистра и ГПСС сдвигается на один разряд, строится и решается 
новая система Л РУ , результат ее решения проверяется на соот­
ветствие истинным коэффициентам полинома обратной связи. 
И так до тех пор, пока не будет получено правильное решение.

г-471 та 1/7 ь

- в - Г П - Ч ' Г  '  «

1 : . - Т
ВУ Лш

Рис. 1
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Оценим помехоустойчивость такого метода поиска. Пусть р — 
вероятность правильного приема одного двоичного элемента ПСС. 
Тогда р2п — вероятность правильного приема 2п  элементов. 
Если 2п элементов приняты правильно, то после решения системы 
Л Р У  поиск прекращается, если нет, продолжается. Прием 2п эле­
ментов ПСС можно рассматривать как последовательность незави­
симых испытаний, где вероятность успеха любого испытания р ав ­
на р2п. Поэтому количество испытаний до успеха k  является слу­
чайной величиной, распределенной по геометрическому закону

Р ( к ) - = р Ьг(\  - p-ny k- ]>. (4)

С реднее  число экспериментов  до успеха Ь =  \!р'1п (5). Коли­
чество экспериментов на одном периоде М -п оследовательн ости

/ =  2п —  1 — 2п +  1 — 2п — 2п  (6 ). С реднее время поиска Т„ — (tp +  
+ 2п~)р2п (7), где t p — время реш ения системы ЛРУ.

Необходимо, чтобы выполнилось условие tv^Lx, т. е. решение 
системы Л Р У  следует получить за время приема следующего эле­
мента ПСС. В противном случае количество экспериментов на 
одном периоде М-последовательности уменьшится.

Суммарная вероятность правильного обнаружения не позднее 
6-го эксперимента

k
р, =  2 ^ 4 1 - р 2пУ' -1) 1 -  (1 — р 2п)к. (8)

/=1
При k = l получим вероятность правильного обнаружения на 

одном периоде М-последовательности:
P 1N =  1 _  (1 _  (1 - р г у п-гп\ (9)

Н а рис. 2 показана зависимость вероятности правильного об­
наружения на одном периоде М-последовательности P in от 
вероятности правильного приема элемента р для значений п =  5; 
15 (сплошные кривые).

Сравним поиск ПСС методом рекуррентной дешифрации с поис­
ком методом последовательной оценки п двоичных символов, р еа­
лизованным в системе RASE [2]. При поиске методом последова­
тельной оценки п  двоичных символов суммарная вероятность пра­
вильного обнаружения не позднее х-го эксперимента [2]

Р ; / г *  1 — ( 1 — р п)х (10). К оличество экспериментов на
одном периоде М -последовательности  /д =  |(2Л — \ ) \ !L  (11),

где L  — количество элементов М-последовательности, на которых 
проверяется наличие синхронизма; обозначение _| a j означает 
целую часть числа а.

Вероятность правильного обнаружения на одном периоде М-по­
следовательности

^ )  =  l - ( l - r ) V  ( 12)
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Зависимость  от р  для  L — 300, ti =  15, что реализовано 
в системе RASE, п о казана  на рис. 2 (пунктир).

С р ед нее  время поиска Т к ==Те1р" ( 13). З д е с ь  Т е — время, 
в течение которого проверяется синхронизм, Te = Lt .

Приравняв выражения (7), (13), найдем вероятность правиль­
ного приема, при которой время поиска для обеих систем' будет 
одинаковым:

/>э =  (<р 2ят)’ п Т е. Пусть t v 

1 +  -2и ^1/п 2 я \ 1/п /_2 
L I \ т

т, L  —  mti,  то гд а  
2 \i/»

(14)

При n = 1 5 ,  Ь =  300 из формулы (14) получаем р3 — 0,86. Этому 
значению при когерентном приеме ортогональных сигналов соот­
ветствует отношение сигнал-шум, равное 0,7 дБ. Если р> 0 ,8 6 ,  
то время поиска методом рекуррентной дешифрации будет мень­
ше, чем в системе RASE.

Разделив выражение (13) на (7), определим выигрыш во вре­
мени поиска:

2 п
—  L Pn ~

Тп. Pn {tp +  ^nz) ' 1 + 2 п  ~ 2п
T r Т ер ■ 0,5 т р п. (15)

Предельное значение указанного выигрыша найдем при р ~  \ :т] — 
=  0,5 т  =  10. Зависимость выигрыша во времени поиска- от вероягг- 
ности правильного приема элемента р показана на рис. 3.

Таким образом, при поиске ПСС методом рекуррентной деш иф­
рации, когда р > 0,675, имеем более высокую вероятность пра­
вильного обнаружения на периоде ^-последовательности (для 
р > 0,675), т. е. по сравнению с поиском методом последовательной 
оценки п  двоичных символов данный метод является более помехо­
устойчивым (см. рис. 2). Кроме того, если р > 0,86, наблюдается 
выигрыш во времени поиска, и в случае увеличения вероятности
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правильного приема элемента он возрастает (рис. 3). Поэтому по­
иск ПСС методом рекуррентной дешифрации целесообразно при­
менять при сравнительно больших отношениях сигнал-шум 
в полосе спектра М-последовательности.
II
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ПОСТРОЕНИЕ СИСТЕМЫ НЕЛИНЕЙНЫХ ДИСКРЕТНЫХ СИГНАЛОВ 
ХАРАКТЕРИСТИЧЕСКОГО ТИПА МЕТОДОМ ДЕЦИМАЦИИ

Теоретические, основы построения всего множества изоморфиз­
мов нелинейных дискретных сигналов (Н Д С ) характеристического 
типа, базирующиеся на использовании теории разностных мно­
жеств, изложены в работе [1 |.  Известно, что для сигналов с двух­
уровневой периодической функцией автокорреляции (к данному 
классу сигналов относятся и Н Д С характеристического типа) к а ж ­
дому сигналу может быть поставлено в соответствие разностное 
множество В, сбалансированное на два уровня [1] В  = {Ьи 
Ьг, ■■■, Ьи} (1 ) .  Здесь Ь/ — порядковые номера символов одного пе­
риода Ь сигнала ( / = 1,£ ) ,  принимающих значения 1. Если ввести 
понятие изоморфных коэфициентов Г =  {<,•}, таких, что наибольший 
общий д елитель (Н О Д) чисел (I, Ь)  =  1 (числа I, Ь  взаимно - прос­
тые) , а 1= 1, ф (Ь ) , где <р (Ь) — функция Эйлера, то умножение разно­
стного множества В  фиксированного изоморфизма Н Д С  на изо­
морфные коэффициенты приведет к образованию всего множест­
ва изоморфизмов НДС.

Анализ характера операций, которые необходимо выполнять 
при синтезе Н Д С  с использованием- данного метода, показывает, 
что его вычислительная сложность весьма значительна.

Проблему большой вычислительной сложности метода разност­
ных множеств можно решить с помощью метода децимации, з а ­
ключающегося в следующем. Последовательность образуется С; 
по счету элементами последовательности V, т. е. последователь­
ность Ш — результат децимации последовательности V по коэф­
фициенту децимации С, причем? Н О Д  (С, Ь) =  1, т. е. числа С и Ь 
являются взаимно простыми. Возможность использования метода 
децимации для формирования всего множества изоморфизмов М-  
посдедовательностей показана в работе [2]. Приведем теорему,
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доказывающую справедливость этого метода для синтеза всего 
множества НДС характеристического типа и, таким образом, 
эквивалентность его методу разностных множеств.

Теорема. Пусть T — {ti) — множество изоморфных коэффициен­
тов разностного множества, построенного с использованием эле­
ментов поля G F ( P ), a W  — изоморфизм НДС, построенный в ре­
зультате вычисления характера элементов ф (а,) в соответствии 
с минимальным по значению первообразным элементом 0 Ь при 
этом выполняется условие: Н О Д  (t, L)  =  1; C = {ci) — множество 
коэффициентов в децимации таких, что Н О Д  (С, L) =  1, a t' =  
=  1, <p(L), где <p(L) — функция Эйлера.

Д о к а з а т е л ь с т в о .  И звестно, что правило построения 
Н ДС х ар актер и сти ч еск о го  типа имеет видф ( a , ) = ^ 0 j  + l)--=e,’tt/v(2),

где v =  0,Z — 1.
Д л я  построения Н Д С  с применением метода децимации прави­
ло кодирования (2 ) можно записать следующим образом:

Ф ( a vC) =  -|- 1) = е ‘п 0 ',с. (3)

Определим характер мультипликативной группы поля GF(P)  для 
правил кодирования (2 ), (3) при v =  0, L — 1.

Д л я  правила (2 ):
V =  0,ф ( а 0) =  6(2); V =  1,ф (а ,)  =  Ф(0! +  1);

v == 2, ф(а,) =  Ф(в?+ О;

ч =  (1| (а ,)  =  ф (0 { +  1); . (4.)

V =  L —  1, й> (ai_i) =  ̂ (0*— 1 -f 1).
Д л я  правила (3):

v =  0, ф (о0) =  ф(2);

» - - I -  t ( fli) =  ' M ^ + i ) ;

V = 2 ,  «I* (a2) == Ф (0f +  1) ,(5)

. v =  /, 6 (a,) =  ф (0 ' c +  1);

v =  L -  1, 0 ( a i - 1) =  ф ( 0 ^ —1>c +  1).

В выражении (5) п роизведем  зам ену перем енны х, а именно 
0 « =  0 ». Тогда (5) примет вид

v -  0 , < |ф0) =  ф (2);
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V 2, 'И'-';: ; 1): (6 )

V =  /, < ^ ( а , )  =  >1>(9 1с +  1 ) ;

■ I. - 1. •/(«/. 1) ' !'•
ф

Из анализа (5), (6) следует, что с учетом введенных обозначений 
данные выражения эквиваленты и, если @с — первообразный эле­
мент поля С Р (Р ) ,  то вычисление характеров, лр(а0) , -ф(аг),.... 
гр(аг),..., т|)(аЬ- 1) в соответствии с (6) приводит к формированию 
изоморфизма НДС. Таким образом, требуется доказать, что 0 С — 
первообразный элемент поля.

Известно, что степени элемента поля, имеющего максимальный 
период Е = Р — \ —Ь, различны и пробегают все ненулевые элемен­
ты поля. Такой элемент поля называют первообразным. В теории 
чисел известна теорема о периоде элемента поля [1], согласно ко­
торой: если период элемента а = Е, то период элемента ас — есть 
Е / ( Е ,  С),  где (Е,  С) — Н О Д  чисел Е и С. Элемент поля ас будет 
иметь максимальный период Е, т. е. будет первообразным, если 
Н О Д  (Е, С) =  1, или Н О Д  (Ь, С) =  1, т. е. если коэффициенты де­
цимации и значение длительности последовательности I. являются 
взаимно простыми числами, то с учетом проведенной замены пере­
менных ~  в^), 0 С — первообразный элемент поля ОР (Р) .  
Это означает, что вычисление характера мультипликативной груп­
пы в соответствии с (5) приводит к построению изоморфизма НДС. 
Применение всего множества коэффициентов децимации обеспечи­
вает построение всего пространства изоморфизмов Н Д С  так же, 
как и использование всего множества изоморфных коэффициентов 
обеспечивает синтез всего пространства изоморфизмов НДС. Тео­
рема доказана.

Т а б л и ц а  1

~ Т ~  ( Н Д С ”  / Г ^ ~ 2 8

== 1 1 1 0 0 1 0 0 0 0 0 ) 1 1 1 0 0 1 0 1 1 0 1 0 1 1 1 0 0
2̂ == 3 1 1 1 0 0 1 0 1 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 0 0 0 0 0 1 0

= 5 1 0 0 1 1 1 1 0 1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 0 1
/4 == 9 1 1 0 1 1 1 1 0 1 1 0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 0 0
*5 == И 1 1 1 1 0 0 0 1 1 1 0 1 1 1 0 0 1 0 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0

= 13 1 1 0 ] 1 0 0 0 0 0 1 0 1 1 0 0 1 1 1 1 0 1 0 1 1 0 0 0
/? =! 15 1 0 0 0 1 1 (1 I 0 1 1 1 1 0 0 1 I 0 1 0 0 0 0 0 1 I 0 1
и ~ = 17 1 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 1 0 0 1 1 1 0 1 1 1 0 0 0 1 1 1

09 1 0 0 0 1 0 1 1 1 0 0 0 0 1 0 0 0 1 0 1 1 0 1 1 1 1 0 1
t̂ o--= 23 1 1 0 0 1 0 1 1 1 0 0 0 0 0 0 1 0 1 0 1 1 0 1 I 1 1 0 0

= 25 1 0 1 0 0 0 0 0 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0 1 1 1
= 27 1 0 0 1 1 1 0 1 0 1 1 0 1 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0 0 1 0 0 1
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Т а б л и ц а  2

С  I НДС 1 =  28

С ,= 1 1 0 0 1 0 0 0 0 0 1 1 1 1 0 0 1 0 1 1 0 1 0 1 1 1 0 0 1
с 2= 3 0 0 0 1 0 1 1 1 0 0 0 1 I 0 I I I I 10 1 1 1э I 10 0 0 1 0
С3 = 5 0 1 0 0 1 0 0 1 0 0 0 1 0 0 1 1 1 0 1 1 1 0 0 0 1 1 1 1
с 4= 9 0 1 0 0 0 0 0 1 1 ,0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0 1 1 1 1
с 5= 11 1 0 0 1 0 1 1 1 0 0 0 0 0 0 1 0 1 0 1 1 0 1 1 1 1 0 0 1
с 6= 13 1 0 1 1 0 0 0 0 0 1 0 1 1 0 0 »1 1 1 1 0 1 0 1 1 0 0 0 1
с 7= 15 0 0 0 1 1 0 1 0 1 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0 0 0 0 0 1 1 0 1 1
с 8= 17 0 0 1 1 1 1 0 1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 0 1 1
с 9= 19 1 1 1 0 1 - 0 1 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 0 0 0 0 0 1 0 1
С10 == 23 1 1 1 0 0 0 1 1 1 0 1 1 1 0 0 1 0 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0 1
Сп == 25 1 0 1 1 1 1 0 1 1 0 1 0 0 0 1 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 0 0 1
С]2 == 27 0 . 0 1 1 1 0 1 0 1 1 0 1 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0 0 1 0 0 1 1

Пример. Пусть /, =  28, 0 = 2 .  Требуется сформировать все пространство изомор­
физмов НДС с использованием метода разностных множеств и метода деци­
мации.

В табл. 1 приведены значения кодов НДС, полученных для всех значений 
?’—{<(} по методу разностных множеств, в табл. 2 — значения' кодов для НДС 
с числом символов /.= 2 8 , полученных путем децимации Н ДС  (0 = 2 )  по всему 
множеству коэффициентов децимации С={с,}.

На рисунке представлен 
граф, иллюстрирующий соот­
ветствие НДС, синтезирован­
ных с применением двух опи­
санных методов. Вершины 
графа помечены значениями 
коэффициентов децимации и 
изоморфных коэффициентов. 
Линиями соединены вершины, 
для которых выполняется 
взаимооднозначное соответ­
ствие (со сдвигом на один 
символ) между сигналами, 
построенными по методу д е ­
цимации и разностных мно­
жеств. Из рисунка видно, что 
НДС, синтезированные по 
методу децимации с точностью 
до изоморфизма, совпадают 
с НДС, которые построены 
с использованием метода р аз­
ностных множеств. Нетрудно 
убедиться в том, что метод 
децимации проще метода р аз ­
ностных множеств,
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ОЦЕНКА ЭФФЕКТИВНОСТИ ФУНКЦИОНАЛЬНОЙ ЛИНЕАРИЗАЦИИ  
ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЬНЫХ ХАРАКТЕРИСТИК АВТОГЕНЕРАТОРНЫХ 

ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ ФОРМЫ ИНФОРМАЦИИ

Автогенераторные преобразователи, в которых информация
о контролируемом физическом параметре трансформируется в из­
менение частоты выходного сигнала, являются основой частотно­
измерительных преобразователей (Ч И П ) и фазогенераторных из­
мерительных преобразователей (Ф ГИ П ) [1]. Если-частоту изме­
нять путем подключения к основному ЬС-контуру добавочных 
емкостей или индуктивностей, используя подключающие свойства

ч ’ 5

5 г
Рис. 1

датчиков 7?-типа (термо-, тензо-, фото-, магниторезистивные д ат ­
чики), то получим схемы, изображенные на рис. 1. В з а ­
висимости от способа включения дополнительных реактивных эле­
ментов назовем их соответственно С„ар-ЧИП, /.„лр-ЧИП, ЧИ П, 
С||(,Г-ЧИП схемами. Символом на рис. 1 обозначен схемогех-
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нический эквивалент отрицательного сопротивления активного 
элемента ЧИП.

В статье освещены некоторые особенности оценки эффектив­
ности выбора параметров автогенераторных преобразователей 
формы информации с позиций функциональной (без использовании 
дополнительных технических средств линеаризации сквозной пре­
образовательной характеристики реализованных на их основе ЧИ П 
или ФГИП.

Преобразовательные характеристики рассматриваемых схем 
в первом линейном приближении являются решениями соответст­
вующих уравнений третьего порядка а х г +  Ъх1 +  сх  +  й  =  0.

В табл. 1 приведены коэффициенты уравнений, описывающих 
соответствующую схему, в относительных единицах

Анализ преобразовательных характеристик для всех четырех 
рассматриваемых схем показал, что на форму этих характеристик 
существенно влияют параметры

для Спар-ЧИП, /.пар-ЧИП, /.„ос-ЧИП, С„„с-ЧИП соответственно.
Если известна преобразовательная характеристика датчика 

А?г ==/(Л'), где N  — физический параметр контролируемого объек­
та, то, изменив с помощью параметров си, а 2, 1и 1% форму этой 
характеристики, можно добиться ее линеаризации в рабочем д и а ­
пазоне или сформировать необходимую преобразовательную х ар ак ­
теристику ЧИП для линеаризации сквозной преобразовательной 
характеристики ФГИП.

В общем виде алгоритм преобразования измерительной инфор­
мации в ФГИП представляется следующим образом:

Первый этап алгоритма (2) определяется преобразовательной 
характеристикой датчика /?-типа. На втором этапе преобразователь­
ная характеристика определяется структурой Ч И П , форма ее з а ­
висит от параметров ( 1).

Преобразование на третьем этапе описывается функцией [2] :

а А  со 2  А  с  г  ' п  і  о  \Да? =  arc s i n ------- -я-----г;— =  arc sin В,  (3)
<«ог -Догацс

где Лео — разность парциальных частот опорного и синхронизируе­
мого генераторов, До>= шог — мсг; Л ог. Лег— амплитуды опор­
ного и синхронизируемого генераторов; Я 11с — коэффициент пере­
дачи цепи связи, обеспечивающей однонаправленное действие син­
хронизирующего сигнала.

На рис. 2, а показана структурная схема ФГИП, 2, б — его пре­
образовательная характеристика (ПХ). Функция arc sin В 
(ПХ Ф ГИП ) имеет три характерных участка: АБ — с убывающей

( 1)

N=>-$k=> (С, L, R,  *)=>-<псг =>- Дм=Ф-Д!р. (2)
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крутизной при увеличении частоты (осг от своего нижнего значё- 
ния Шсгн; БГ  — квазилинейный (2 % — нелинейность); ГД — 
с возрастающей крутизной. Точке О на ПХ Ф ГИП соответствует 
условие шсг =  шог. Граничные частоты всего диапазона измене­
ния о)сг' задаются крайними значениями В = ±  1 (Д с р = ± я /2 ) .  Д а н ­
ных условий достаточно для того, чтобы рассмотреть алгоритм

Рис. 2

выбора параметров ФГИП, направленный на линеаризацию его 
ПХ [4] .

Предположим, что для некоторого Ч И П  известна его ПХ: u>cr =  
= f ( N ) .  Чтобы выбрать системные параметры Ф ГИП , необходимо 
проанализировать преобразовательную характеристику ЧИ П : вы­
пуклая она или вогнутая, увеличивается или уменьшается ее кру­
тизна с ростом значений №сг. Затем следует выбрать значение час­
тоты ОГ u)or таким образом, чтобы скомпенсировать нелинейность 
ПХ Ч И П  соответствующими параметрами ПХ ФГИП. Так, при 
возрастающей крутизне-ПХ Ч И П  участок ПХ Ф ГИ П должен быть 
с убывающей крутизной и наоборот.

Вариантов выбора такого участка несколько. Один из них з а к ­
лючается в следующем: точка О выходной шкалы Ф ГИП поме­
щается в начало координат, значение а»ог выбирается равным 
одному из крайних значений частоты СГ (верхнему оас,а) или 
нижнему «er,,). Таким образом конкретизируется рабочая ветвь 
ПХ Ф ГИ П [4].

Затем, выбором уровня синхронизирующего сигнала ( К цс) 
создается степень связи ОГ и С Г, обеспечивающая количествен­
ное соответствие мер нелинейностей ПХ Ф ГИП и ПХ ЧИ П . Чтобы 
сравнить, ПХ, ЧИ П необходимо пронормировать. Отметим, что 
все значения крутизны FIX ФГИП (функции a r c s i n ß )  пронормиро­
ваны относительно начала координат, где крутизна равна единице.

Д л я  обеспечения относительной инвариантности Ф ГИ П к дейст­
вию неконтролируемых параметров ОГ и СГ выполняются схемно 
и конструктивно-технологически идентичными. Только при этом 
элемент ОГ, аналогичный датчику ^ -тйпа С Г, изолирован от дей-
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ствйя контролируемого параметра. Здесь Лсг — А ог. По выбран­
ным параметрам получают линеаризованную ПХ Ф ГИ П  в д и ап а­
зоне изменения контролируемого параметра N  относительно, на­
пример, ПХ ЧИ П. Данную ПХ Ф ГИП можно оптимизировать по 
критерию линейности, изменяя форму ПХ ЧИ П  варьированием 
параметров ( 1).

В качестве целевой функции, на минимизацию которой направ­
лено решение оптимизационной задачи, можно воспользоваться 
функцией ^  равной сумме вторых производных сквозной ПХ Ф ГИП 
по контролируемому параметру N.  взятых в п точках:

/=1

Д л я  определения значения Т7 можно применить метод общего 
поиска, т. е. просчитать ее для всех значений ( 1) с заданным ш а­
гом. Однако такой путь неэффективен. Как компромиссный в а ­
риант между эффективностью и простотой программной реали за­
ции в рабочей программе использован метод 'дихотомии [4].

' П рограм ма функциональной линеаризации ПХ автогенератор- 
кых преобразователей формы информации подробно не исследует­
ся, так как описанная ниже методика оценки эффективности функ­
циональной линеаризации ПХ не зависит от программы линеари­
зации. Д ля  оценки эффективности функциональной линеаризации 
необходимо сформулировать некоторые критерии: частные, обобще- 
ные и системные показатели качества. В радиоэлектронных устрой­
ствах оценки нелинейности обычно рассматривают совместно с па­
раметрами диапазонное™ (по входу или выходу), поэтому выбе­
рем их в качестве основных. К числу частных показателей качест­
ва можно отнести коэффициенты, характеризующие степень 
нелинейности преобразовательных характеристик на 'соответствую­
щих этапах формирования измерительного сигнала, представлен­
ных алгоритмом (2 ).

П оказатели нелинейности в соответствии с выделенными этапа­
ми имеют вид

| | ^  -  5 сР, |  т СГ“ «ср.Сг’
~  С ’ УшСГ =  С -  >

°Р“сг

| ! « / л¥ - 5 сРД9
«-------------- , (о)
° сРдд

где 5 ср — средняя крутизна соответствующей преобразовательной 
характеристики, определяемая как  отношение всего диапазона из­
менения выходного параметра к диапазону изменения контроли­
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руеМого; Л',- — крутизна в соответствующей точке преобразователь­
ной характеристики ( / = 1, п) ;  п — количество интервалов разбие­
ния соответствующей преобразовательной характеристики.

Коэффициенты диапазонности можно количественно оценить 
частью используемого диапазона по выходному эффекту относи­
тельно потенциально достижимого. Например, для Ф ГИ П  потен­
циально достижимый диапазон изменения разности фаз выходных 
сигналов ОГ, СГ равен я. Тогда коэфициент диапазонности ФГИП

& ==“ Р̂мпкс ^Рмин/ '̂ (^)' ^Рмпкс

Аналогично находится коэффициент диапазонности ЧИ П

“ с г ( # д  м а к с )  —  0)СГ № Д МНИ )

“ СГ (°°) — ^сг(О)
с1а'С г (7)

в котором и>сг (Яд „акс, мин) значения парциальных частот ЧИ П  
в диапазоне изменения /?д; шсг ( со )  —  шсг (0 ) —  потенциально дости­
жимый диапазон изменения частот ЧИП, определяемый значения­
ми Яд =  оо; /?д =  0.

Сравнительную оценку для этапов преобразования в алгоритме 
(2 ) получаем по обобщенным показателям качества, обозначен­
ным как отношение частных

V Уй
4¥ .ШСГ ' (8)

Ал<р.,

гмакс гм и н

“ СГ ц » с г ( / ? д>!,к с ) - « » » с г ( / ? д МИ.,)

шСг ( с°) — «>сг (0 )

(9)

Из обобщенных показателей качества можно сгруппировать 
с помощью весовых коэффициентов системные показатели качест­

Т а б л и ц а 2

Ф ункция ^Ду.шсг

/? ;[(Д?) =  елг+  5 14,4 7,0 1,3

Д , (ДГ) =  /Л Г  +  10 2,1 1,7 21,2

Яд (ЛО -  +  3 2,7 2,6 1,6

/М Л О  =  з!п N  +  5
5,8 5,9 5,3

ва. Весовые коэффициенты должны учитывать важность того или 
иного обобщенного показателя с системных позиций. В системные
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показатели качества должны войти и обобщенные стоимостные 
оценки, оценки чувствительности устройства (ЧИП или Ф ГИ П ) 
к действию контролируемого параметра, оценки, характеризующие 
степень нечувствительности устройства к действию неконтроли­
руемых параметров и т. д.

В примере просчитывались системные параметры Ф ГИ П , реали­
зующие линеаризацию и оптимизацию по критерию линейности его 
преобразовательной характеристики. Исходную зависимость Л д от 
контролируемого параметра брали определенного вида (табл. 2 ). 
Опорный и синхронизируемый генераторы соответствовали струк- 
туре^Спар-ЧИП (см. рис. 1). Анализ математических моделей 
структуры Спар-ЧИП показал, что при изменении Я л в широких 
пределах имеет место устойчивая генерация при выполнении усло­
вий

( 10)

г д е  р' =  Со|А). -  3 Ркр =  —  +  2 -  ~ У а  0  +  “)•

Результаты расчета обобщенных показателей качества Ф ГИП 
с системными параметрами,  удовлетворяющими целям функцио­
нальной линеаризации преобразовательной характеристики, пред­
ставлены в табл. 2 .

Полученные данные свидетельствуют об эффективности мето­
дов функциональной линеаризации преобразовательных характе­
ристик генераторных преобразователей формы информации. Они 
показывают, что даж е  без использования дополнительных техни­
ческих средств, только согласованием параметров соответствую­
щих этапов из общего алгоритма (2 ), можно получать высоко­
эффективные технические средства преобразования формы инфор­
мации.

Список литературы: 1. П олу лях  К■ С. Резонансные методы измерений. М., 1980. 
120 с. 2. Болознев В. В. Функциональные преобразователи на основе связанных 
генераторов. М., 1982. 88 с. 3. Л уч ук  А. М. Устройства передачи дискретной 
информации. К.., 1978. 260 с. 4. Зеленина А. Г., Афанасьев Ю. В., Зеленин А. Н. 
Системные принципы функциональной линеаризации преобразовательных харак­
теристик фазогенераторных измерительных преобразователей. К., 1985. 16 с. 
Деп. в УкрНИИНТИ 10.02.85, № 2318У.

Поступила в редколлегию 29.10.85
УДК 621.373

Л. И. БИ БЕРМ АН ,  канд. техн. наук,
В. В. Ц АРЕВ, канд. техн. наук, Л. П. ЗА Х А Р О В

ИССЛЕДОВАНИЕ РЕЖИМА ВОЗБУЖДЕНИЯ ГЕНЕРАТОРА 
НА НЕГАТРОНЕ ТИПА 5

Исследуются стационарные режимы генератора на негатроне 
с вольт-амперной характеристикой (ВАХ) типа 5 ,  отличительной
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особенностью которых является индуктивный характер отрица­
тельного дифференциального сопротивления (О Д С ), что обеспе­
чивает возможность миниатюризации генераторных датчиков (ГД). 
Достаточная гибкость и универсальность таких генераторов по­
зволяет с минимальным числом дополнительных элементов

создавать простые и удобные в наст­
ройке и эксплуатации ГД с требуемы­
ми параметрами.

Эквивалентная высокочастотная 
идеализированная схема ГД  на нега­
троне типа 5  показана на рис. 1. 
Включение резистивного измеритель­
ного преобразователя (ИП) Л и в ЬС-  
колебательный контур через раздели­
тельный конденсатор с емкостью С б 
обеспечивает устранение влияния в а ­
риаций сопротивления под воздей­

ствием контролируемого параметра на режим питания негатрона.
Нелинейное дифференциальное уравнение ГД  на негатроне, 

полученное аналогично методике [1], имеет вид

с.- I

Рис. 1

и < * /( / )
й! /  + — —/ -----I /

с я ,  с

1 1
с 1' + с я И

/ ( / ) =  о, ( 1)

где / ( / )  — статическая ВАХ негатрона. Учитывая, что при иссле­
довании автоколебательных процессов в системах с негатронами 
рабочая точка активного элемента помещается в середину п ада­

ющего участка, ВАХ негатрона типа 5  (рис. 2) достаточно точно
[2] можно аппроксимировать укороченным полиномом третьей 
степени

/ ( / )  =  £ / д Н « 1 ( / / а ) 3 - ( 2 )

Здесь | Я |  — модуль О Д С  в точке перегиба ВАХ негатрона; /о 
единица измерения тока, / 0 =  / а —I в.
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•Подставим (2) в (1) и произведем преобразования. С целью  
перехода к безразмерным параметрам выполним замену перемен­
ных по формулам

Ш / « ’ Л я /о ’ ' ”7 7  ’ С|/?|2’ ~  |Д[ • ^  

Выделяя из полученного выражения линейный член, запиеываем

с1Ч , С- , с1ЦЬ — т) (т — 1)/' 1 п .
Л 2 ~  (11 ЬЩС  Г (К тЬ\ЩС  +  ~тЬ |/? |2 С2_ +  3/и*|Я|гС3 “  '  '

Используя в (4) новые безразмерные переменные

I I
/  тЬ Н-С'~ ’ К  г (5)

Г  ( т ^ Л )

. . .  отО Д 2С2умножая каж дое  слагаемое (4) на ----- —------  и вводя оезраз-
V £ ( т — 1)

мерный малый параметр е(Ь, т ) = Ь — т  ( 6 ), который определяет 
близость рассматриваемой системы к линейной, имеем нелиней­
ное дифференциальное уравнение генератора на негатроне с м а­
лым параметром е. Приведем его к виду

(Рх
Л 2 +  “ о* “Ь г^ { х ,  ^  (7)

где (о0 — собственная резон ан сн ая  частота  контура, ш0 =» „1_ ;
ЬС

р 1 й х \  с і х  ( т х 2 —  1 ) X і___

\  ‘ ( I - ) (іх у  ь т [т — і ) 3 ( т — 1)

Решение (7) методом медленно меняющихся амплитуд позво­
ляет найти в первом приближении значения амплитуды А  и ф а ­
зы ф исследуемого автоколебательного процесса. С помощью у к а ­
занного метода получены укороченные уравнения, аппроксимиру­
ющие с точностью до порядка є решения исходного соотноше­
ния (7),

Л 4 __________ гА_____( Л а * —  Л  -  вА* (9)
Л "  2 У Ь т { т - 1 ) \  4 / ^  8 ( т - \ У

П олож ив  в (9) =  0 и ^  =  и)п, представим формулы с т а ­

ционарного режима генератора, из которых найдены выражения 
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для амплитуды колебаний и первой поправки м,, =  к частот!
0  =  1+  еЛ:

Л , - , 0 ; Л , - у Г ± .  ( 10)

Л2
/ / -  я ,  П -  ( П )8 (т — 1)

Первое решение ( 10) соответствует состоянию равновесия а в ­
токолебательной системы (колебания отсутствуют). Второе — оп­
ределяет стационарную амплитуду автоколебаний. Д алее  с ис­
пользованием (10), (11) и с учетом (3), (5), (6 ) имеем оконча­
тельные выражения для квадрата относительной амплитуды

4 (Ь —■ т)
сА2 == —------ —  (12)

т

и для относительной поправки к частоте из-за нелинейности ВАХ 
негатрона

_  «4 =  _  . (13)
«>0 • 2 т ( т — 1)

Специфика анализа стационарных режимов генератора на не­
гатроне состоит в выделении границы, разделяющей в плоскости 
параметров схемы области устойчивости и возбуждения, выясне­
нии ее поведения при изменении переменных параметров, а также 
определении и анализе частотной характеристики устройства. 
Работа генератора на негатроне вблизи границы области устой­
чивости, т. е. в режиме колебаний с малой амплитудой, позволяет 
при решении поставленной задачи воспользоваться аппаратом 
общей теории линейных систем [3], адекватность которого обос­
нована возможностью линейной аппроксимации ВАХ негатрона 
на рабочем участке Б —А— В (рис. 2). С этой целью по методике
[1] получено характеристическое уравнение

(Ь — т )I , ( т . - - ] )  п '
+  =  ( И )  

С использованием критерия Р ауса— Гурвица и графоаналитиче­
ского метода выполнено исследование границы области устойчи­
вости идеализированной схемы ГД (без учета разделительного 
конденсатора Со) в плоскости относительных параметров Ь, т. 
Искомая граница, как следует из выражения (14), задается си, 
стемой уравнений

а, =  Ьт, —  0 ; а2 == Ь — т  == 0 ; а , =  т  — 1 =  0 (15)

и,состоит из трех участков, при переходе через которые соответ­
ствующий коэффициент меняет знак (рис. 3). Проверка знаков 
коэффициентов^ в различных точках плоскости позволила опреде-



лить область устойчивости исследуемой схемы (заштрихованная 
часть). Зависимость частоты колебаний генератора от переменно­
го активного сопротивления потерь контура имеет вид

В результате анализа идеализированной схемы получены сле­
дующие данные. При минимальных значениях вносимого активно­
го сопротивления изображ аю щ ая точка (ИТ) системы располо­
жена в области устойчивости (точка М 0 на рис. 3), т. е. схема 
находится в статическом режиме. Плавное увеличение активного 
сопротивления вызывает перемещение ИТ вправо вдоль оси абс­
цисс и при пересечении ею колебательной границы (точка М 1) 
в схеме возникают колебания частотой со, определяемой по фор­
муле (16). С уменьшением активного сопротивления колебания 
вновь сорвутся. Следовательно, схема может находиться либо 
в статическом режиме, либо в режиме генерации, т. е. обладать 
выраженными пороговыми свойствами. Пороговые .значения воз­
никновения или срыва колебаний, а такж е частота генерации 
легко регулируются выбором значений параметров схемы в соот­
ветствии с полученными зависимостями (3), (15) и (16).

Очевидно, что работа схемы в пороговых режимах предпола­
гает анализ поведения колебательной системы в момент перехода 
через границу области устойчивости, а такж е исследование х а ­
рактера («опасная» либо «безопасная») границы, что дает воз­
можность судить о типе (мягком или жестком) режима возникно­
вения автоколебаний. К ак показано в работе [4], решение постав­
ленной задачи сводится к вычислению некоторых постоянных 
величин, носящих название ляпуновских коэффициентов при 
следующих условиях: характеристическое уравнение системы (14) 
имеет пару чисто мнимых корней,, т. е. у указанной схемы устойчи­
вое состояние равновесия типа фокус; предполагается, что когда 
т = т 0, в (15) выполняется условие ш { т 0) = 0 ;  первый ляпунов- 
ский коэффициент 1\(т0)ФО\  параметр т  изменяется на достаточ­
но малом интервале т ц,—г | < т < т 0+ г 1.

Рассмотрим нелинейное уравнение генератора на негатроне 
(7), переписав его с учетом (5) в виде

(16)

( ІХ
=  а х  +  ё у  +  Р (х ,  у); кх  +  пд +  <3 (х,  у),  (17)-г- — а х  +  ё у  +  Р  (х ,  у);

где

п
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В начале координат будет устойчивое состояние равновесия типа 
фокус, если соблюдены неравенства

г  =  а п - й к ^  >  0; Р =  — (а +  ё )  =  Ьт ц <: >  °-'

р» _ 4г== г * - * { т - \ ) Ьт  
р й2от2|/?|2Са ^  '

Они очевидны, если учесть, что т > 1  и е<С1. П ервая ляпуновская 
величина 1\{т0) вычисляется по формуле [4]

*1 (т 0) =  ~  ^ г у ~ ^ а к  (а' '  +  а  11̂ 02 +  « 02*п) +

+  +  « 20*11 +  а 11̂ го) +  62( а 1,а02 +  2а 02£03) - 2а£ ( Ц 2 — о 20ав2)—

— 2ай(а%а — кткп ) — ц* (2 а 20*!0 +  6 и /г2о) +  — 2 л 2) X 
X (ЛцЛи — Л ц“ 2оЧ ~  (а2 +  в * )!3 — £«зо) +

+  2а ( а 21 +  &,2) +  (Ла,2 — в*,,)!} ,  (18)

где коэффициенты а,/, &,■/ находятся из разложения функций 
Р ( х> У), Я ( х > У) (17) в ряды по целым положительным степеням 
х, у.

Подставляя в выражение (18) с учетом (3), (17) численные 
значения параметров реальной схемы генератора на составном 
негатроне типа 5  [5] £  =  4 ,3 5 -10-3 Гн; С —5,8- 10~10 ф; \Я\ = 
2 ,5 -103 Ом; /?и =  3,0-103 Ом, вычисляем значение первого ляпунов- 
ского коэффициента 1\ (т 0) ^  — 7 8 5 -106. Отрицательный знак коэф­
фициента показывает, что граница области устойчивости, разде­
ляю щ ая статический и динамический, режимы работы ГД, является 
«безопасной», и при пересечении ее ИТ в системе возникает ус­
тойчивый колебательный процесс достаточно малой амплитуды, 
который плавно нарастает, начиная с нулевого значения. П олу­
ченные данные хорошо согласуются с экспериментальными иссле­
дованиями генераторов на негатронах в динамическом и статиче­
ском режимах [I; 5].

Отметим, что особенности в поведении автоколебательной си­
стемы вблизи тех точек пороговой границы, где при соответству­
ющих значениях параметров схемы 1\ (ш.о) = 0, определяются зн а ­
ком второй ляпуновской величины /г(ОТо). для вычисления кото­
рой необходимо учесть в разложениях правых частей системы 
(16) члены до пятого порядка включительно.

Таким образом, нелинейное уравнение генератора на негатро­
не (7) в окрестности границы области устойчивости имеет вид 
классического уравнения с малым параметром е, откуда следует, 
что генерируемые колебания близки к гармоническим, степень 
близости возрастает с уменьшением величины е; влияние нелиней­
ности ВАХ негатрона усиливается по мере увеличения амплитуды 
колебаний, при непрерывном уменьшении А  поправка на коэффи­
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циент к  к частоте нулевого приближения непрерывно уменьша­
ется, что позволяет во время исследования режимов функциони­
рования устройства использовать выводы линейной теории; полу­
ченные результаты относительно амплитуды и частоты генератора 
с учетом нелинейности ВАХ негатрона справедливы в режиме 
малого выходного сигнала, типичном для большинства генерато­
ров гармонических колебаний на негатронах; рассматриваемая 
идеализированная автоколебательная система ведет себя обрати­
мо, т. е. пороговая граница ГД  является «безопасной», режим воз­
буждения автоколебаний — мягкий.
Список литературы: 1. Биберман Л. И. Широкодиапазонные генераторы на не­
гатронах. М., 1982. 88 с. 2. Андреев В. С. Теория нелинейных электрических 
цепей. М., 1982. 280 с. 3. Бесекерский В. А., Попов Е. П. Теория систем авто­
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ИССЛЕДОВАНИЕ КРАТКОВРЕМЕННОЙ НЕСТАБИЛЬНОСТИ 
СИНТЕЗАТОРОВ ЧАСТОТЫ

Цифровые синтезаторы на основе фазовой автоподстройки час­
тоты с делителем в цепи обратной связи применяются в радио­
технических системах [1]. Одной из важнейших характеристик 
синтезаторов является кратковременная нестабильность частоты 
(КНЧ) выходного колебания.

В работе исследуется К Н Ч цифровых синтезаторов и приво­
дится ее сравнение с КН Ч синтезаторов на основе умножения 
частоты. Под нестабильностью частоты колебания понимается 
изменение оценки частоты со (() во времени. Количественные зн а ­
чения нестабильности частоты характеризуют степень этого изме­
нения. К Н Ч оценивается обычно за время [50//0— (1 — 100)] с, где 
/ъ — частота выходного колебания.

Этот диапазон значений интервала К Н Ч  выбран исходя из 
предположения, что определяющее влияние на К Н Ч оказывают 
относительно «быстрые» флюктуации, вызванные тепловыми и дро­
бовыми шумами элементов схем. В этой связи реализации коле­
баний можно считать реализациями стационарного в широком 
смысле случайного процесса [21. При этом наиболее употреби­
тельной мерой абсолютной К Н Ч является среднеквадратичное 
отклонение оценки со (I),  т. е.

^  --= V  £>{«) (/)> - < « >  ( / ) > ] * >  '
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Относительная К Н Ч определяется так:

о™ _  У  ;

“ о '"о

где (00=  < « ) ( / ) > .
Методы измерения КНЧ можно разделить на спектральные и вре­
менные [2]. Спектральный основан на измерении спектральных 
плотностей мощностей фазовых Б? (О) или частотных 5/(£2) 
флюктуаций с помощью фазовых или частотных детекторов. От­
носительная кратковременная нестабильность частоты рассчиты­
вается по формулам [3]

/  ^
Т Г ^ / У  4 ^ ( 2 ) Ц ~ с о 52 ( | Л .  ( 2 )

'  О

Временной — предполагает использование электронно-счетного 
частотомера (ЭСЧ), работающего, как правило, в режиме изме­
рения периода [2]. Время наблюдения выбирается так, чтобы 
исключить долговременные отклонения частоты. Обычно Тп <  
< 1 0 0  с, время усреднения т равно 0,001; 0,01; 0,1; 1,10 с. В д ан ­
ном случае применен второй метод, позволяющий автоматизиро­
вать процесс измерения, регистрации и вычислений.

Структурная схема измерительной установки представлена на 
рисунке.

Здесь приняты обозначения: О Г—опорный генератор; 46-31 — 
синтезатор частоты, И И К  — исследуемый источник колебаний; 
См — смеситель; ФНЧ — фильтр нижних частот; 43 -5 4  — элек­
тронно-счетный частотомер; Ц П У  — цифропечатающее устройст­
во; ЭВМ — электронно-вычислительная машина.

В качестве ОГ использовался стандарт частоты 41-69 и высо­
костабильный кварцевый генератор. И И К  — это в первом случае— 
цифровой синтезатор частоты, во втором — умножитель частоты.
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На входы смесителя поступают два колебания с различными час­
тотами. Период разностной частоты определяет минимальное вре­
мя усреднения и в указанном случае равен Гр= 1  мс. Большее вре­
мя усреднения можно получить увеличением коэффициента деле­
ния делителя ЭСЧ (переключатель «множитель периода»). Таким 
образом, установка позволяет производить измерение К.НЧ при 
времени усреднения от 1 мс до 10 с.

Параметры и характеристики исследуемого цифрового синте­
затора частоты (ЦСЧ) следующие. Частота сравнения составляет
1 МГц, коэффициент деления делителя в цепи обратной связи 
АГдч =40.. .50, крутизна управления генератора Syr — 3,14 X 
X lO6 рад/В-с, крутизна фазового детектора К фд =10/6 ,28 В/рад.

При проектировании и изготовлении узлов Ц СЧ принимались 
необходимые меры для уменьшения паразитных наводок и влия­
ния импульсных помех на высокочастотные цепи управляемого 
генератора. Смеситель выполнен на интегральной микросхеме 
526ПС1. ФНЧ имеет частоту среза 1,2 кГц и затухание на частоте
2 кГц составляет 60 дБ. Количество отсчетов при измерении КНЧ 
N  выбиралось от нескольких десятков до ста. Относительная КН Ч 
определяется по формуле [1]

Здесь Г ь Г2, Тк — фиксируемые ЭСЧ значения периода р а з ­
ностной частоты.

Обработка результатов измерений проводилась и с использо­
ванием стандартного отклонения

Если количество отсчетов N  превышало Л / » 20, значение в а ­
риаций Аллена с большой степенью точности совпадало с КНЧ,- 
рассчитываемой по соотношению (4).

Р азреш аю щ ая способность системы при измерении К Н Ч опре­
деляется нестабильностью частоты, вносимой синтезатором 46-31. 
С целью ее измерения в канал И И К  включен второй синтезатор 
46-31. Двухканальный метод обеспечивает компенсацию шумов 
опорного генератора и позволяет получить КНЧ собственно син­
тезатора 46-31, если считать их идентичными в обоих каналах.

1/2

(3)

N

(4)

/V

гд е  Т  — ср едн ее  значение периода
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Результаты проверки разрешающей способности 
совпадают с данными, приведенными в работе [2]:

измерений

1 0 -8: 4 - і =  ю - ■ 104-1 ■ =  Ю—9- —
=1мс ' ^ }т=10мс ’ ^  т =  100мс

В таблице приведены рассчитанные по формуле (3) значения 
КНЧ Ц СЧ (1), (2) и умножителя частоты (3).

Номер
экспери­

мента

", с

0,001 0,01 і
і1

1
0,1 | * 1,0 10,0

і

1 1 ,4 -1 0 -8 1 ,2 -1 0 - 8 1,3-1 о - 9 1.3-1 о - 10 1,5- 10- и
2 1 ,1 -Ю -8 5 ,0 -10 - 9 4 ,8 -1 0 - 10 9 ,0 - 1 0 - 11 9 ,0 - 1 0 - 2
3 і ,6 - ю - 8 1 ,4 -10~8 1 ,4-1 0 ' 8 1 .6 -ю - 10 1 .6 -1 0 -11

В экспериментах 1, 3 в качестве ОГ был применен кварцевый 
генератор, в случае 2 — стандарт частоты 41-69.

Сравнение результатов 1, 3 позволяет сделать вывод, согласно 
которому КН Ч цифрового синтезатора частоты несколько меньше, 
чем аналогового умножителя, что и подтверждается в работе [4].

Уменьшение КН Ч при изменении т от 1 до 10 мс в экспери­
ментах 1, 3 объясняется наличием минимума фазовых шумов 
в условиях т =  0,01 с у кварцевого генератора, используемого в к а ­
честве опорного. Применение стандарта частоты 41-69 привело 
к уменьшению К Н Ч почти на порядок при т » 1 0  мс, в случае же 
т —I мс уменьшение незначительно. Это обусловлено в основном 
разрешающей способностью при т = 1  мс, значение которой поряд­
ка 10~8. Относительная К Н Ч стандарта частоты 41-69 за 10 с 
равна 3,2■ 10-12, ^умеренные значения К Н Ч Ц С Ч достигает за 
10 с 9 - 10-12, т. е. нестабильность увеличивается в три раза. 
По мере увеличения времени усреднения нестабильность частоты 
Ц СЧ все меньше отличается от нестабильности опорного генерато­
ра и при т^ Ю О  с они примерно равны.

Полученные данные позволяют правильно определить требо­
вания к К Н Ч в зависимости от метода синтеза и времени усред­
нения.

Список литературы: 1. Манассевич В. Синтезаторы частот (теория и проекти­
р о в а н и е ) / !^ .  с англ.; Под ред. А. С. Галина. М., 1979. 384 с. 2. Аппаратура 
для частотных и временных измерений/В. А. Благов, А. С. Домбровский, В. Н. 
Зайцев и др. М., 1971. 336 с: 3. Альтшуллер Г. Б. Кварцевая стабилизация 
частоты. М., 1974. 272 с. 4. Верещагин Е. М., Волошин А. П Н и к и т е н к о  Ю. Г. 
Транзисторно-варакторные генераторы. К., 1979. 174 с.
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УДК 621.372:621

М. А. И ВАНОВ,  канд. техн.1 наук, Е. А. СПАСИБО, канд. техн. наук, 
О. Н. “ПРОСУНКО

ИССЛЕДОВАНИЕ ОСОБЕННОСТЕЙ СИСТЕМ СИГНАЛЬНОЙ 
СИНХРОНИЗАЦИИ СВЕРХСКОРОСТНЫХ РАДИОЛИНИЙ  

ЦИФРОВОЙ связи

Необходимостью обеспечения высокого качества и надежности 
сверхскоростной передачи цифровой информации по СВЧ и КВЧ 
радиолиниям значительной протяженности обусловлены весьма 
жесткие и противоречивые требования к точностным и динамиче­
ским характеристикам систем сигнальной (тактовой и восстанов­
ления несущей) синхронизации [1— 5]. Учитывая недостаточную 
степень проработки и освещения указанных вопросов в литерату­
ре, целью статьи является анализ специфики построения, реали­
зации и функционирования систем синхронизации рассматривае­
мого класса.

Повышение скорости передачи цифровых сообщений сопровож­
дается увеличением уровня и глубины межсимвольных искажений 
(МСИ) дискретных сигналов, т. е.

2  ?/0,. (1)п

причем /г«(/?)>/г,-(/?2) и ??(#!) > М # г )  у Я г Ж г ;  У ^ П ,  21 и 
у ,  ФО, где х  — принимаемый сигнал; й; — значение I-го элемента 
сигнала; у  — квантор общности; — весовой коэффициент, ха­
рактеризующий отклик приемника с ограниченной полосой про­
пускания; щ; п2 — числа, характеризующие глубину М СИ по от­
ношению к предшествующим и последующим символам соответст­
венно; /? — скорость передачи. Необходимость учета М СИ объяс­
няется и влиянием ошибок синхронизации приемника дискретных 
сигналов, а для сверхскоростных систем связи — и яеидеальнос- 
гью стробирования цифровой информации. Действие данной не- 
идеальности эквивалентно некоторой конечной погрешности такти­
рования демодулятора [3]. Высококачественный и энергетически 
эффективный прием сверхскоростных цифровых потоков должен 
быть не только синхронным, но и когерентным. Учитывая х ар ак­
терное для сверхскоростных систем связи требование простоты 
аппаратурной реализации [3] и преимущественное использование 
энергетически эффективных методов цифровой модуляции дис­
кретных сигналов с относительно невысокой кратностью [2 ; 3], 
целесообразно осуществлять «снятие» модуляции в системах коге­
рентного восстановления несущей на «видеочастоте» с помощью 
нелинейных элементов [1— 3]. Предпочтительность практического 
использования схем указанного типа в сверхскоростных радиосис-
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темах цифровой связи обусловлена также и повышенной техноло­
гичностью умножителей для данных приложений. Создание пре­
цизионных и высокостабильных линий сверхмалых временных з а ­
держек является чрезвычайно сложной и трудноразрешимой на 
практике задачей и составляет основное препятствие на пути внед­
рения других известных устройств снятия модуляции (типа схем 
ремодуляции и других) в сверхбыстродействующие квазикогерент- 
ные демодуляторы дискретных сигналов [2; 3]. Таким образом, 
в настоящее врем я 'и  в ближайшем будущем когерентная демоду­
ляция сверхскоростных цифровых потоков будет обеспечиваться 
прежде всего с помощью нелинейных устройств «снятия» модуля­
ции возведением последних в степень, равную числу разрешенных 
состояний их информационного параметра.

При неидеальности характеристик нелинейных устройств воз­
ведения в степень можно записать следующее общее аналитиче­
ское соотношение для определения спектра Y( ■ ) сигнала на его 
выходе, т. е. на входе схемы ФАПЧ системы восстановления не­
сущей:

м п
V i f  и / , .  •••) -  2  И п ( / ,  П X (/,-), (2)

/!-» 1 ]~ 1

где fj  — /-й аргумент многомерного преобразования Фурье; М  — 
верхняя граница усечения ряда Вольтерра (2 ), обеспечивающая 
требуемую для конкретной задачи точность анализа, причем 

2; Cm — порядок полезной компоненты ряда Вольтерра
(2) ; Я „ ( ■ ) — ядро Вольтерра я-го порядка последовательного 
соединения входного фильтра с передаточной функцией G( - )  соб­
ственно нелинейного элемента для «снятия» модуляции описывае-

М

мого нелинейным аналитическим функционалом F [ - ] ^  Е F,  [•]

и выходного фильтра для выделения т -й гармоники синхросигна­
ла, который характеризуется оператором k [•].  При этом

Я , (М  =  А ' ( М Л  ( Л )  G (Л ) ;  (3)

( / i )  — К  (fi f 2) F i ( f \ / 2) Q (f\) G (/*); (4)

/ / 3  ( f i ,  /* .  h)  =  + / ,  +  / , ) / = ' , ( / „  a ,  / 3) G ( / , )  G ( / 2) G ( / 3 ) .  (5)

Неидеальность «амплитудной» характеристики нелинейного эле­
мента снятия модуляции, т. е. наличие конечных ядер Вольтерра 
Fk( - )  и, следовательно, ненулевых нелинейных передаточных 
функций H h (-)  с é e [ l ,  М]  и k=£m, приводит к соответствующе­
му снижению помехоустойчивости функционирования системы ко­
герентного восстановления несущей [3]. Аналогичный вывод м ож ­
но сделать и для систем тактовой синхронизации с нелинейностью 
четного порядка [1, 3]. В частности, применив формулы (3) — (5), 
можно показать [3 J , что сужение полосы пропускания входного 
фильтра позволяет заметно повысить помехоустойчивость функ­
ционирования систем синхронизации. И з выражения (1) следует
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[3], что возрастание инерционности входного фильтра приводи!' 
к резкому снижению надежности и качества работы данных сис­
тем из-за существенного ухудшения формы синхросигнала [2—4] 
и обусловленного этим повышения вероятности сбоев тактовой 
синхронизации [2- 3]. Полученные Б. Г. Теряевым количественные 
оценки свидетельствуют о необходимости сужения полосы синхро­
низации до 1...5 % от ширины информационной полосы частот. 
Здесь влияние МСИ на качество восстанавливаемого по инфор­
мационному потоку синхросигнала будет носить определяющий 
характер [1—4]. Указанные искажения формы данного сигнала 
в значительной мере «усиливаются» после прохождения им через 
нелинейный элемент для «снятия» модуляции вследствие образо­
вания «нелинейных» МСИ; аномального «затягивания» переход^ 
ных процессов при нелинейных динамических преобразованиях
[3] и т. п. Таким образом, оптимальная ширина полосы «прозрач­
ности» входного фильтра долж на выбираться из условий наиболее 
рационального компромисса между требуемыми надежностью 
и качеством сигнальной синхронизации, с одной стороны, и ее 
помехоустойчивостью — с другой. С возрастанием скорости пере­
дачи цифровой информации и с повышением требований к точ­
ности синхронизации приемника дискретных сигналов необходимо 
увеличивать «запас» по ширине полосы пропускания входного 
фильтра. Количественные оценки показывают необходимость вве­
дения ( 10... 15)-кратного «запаса» по входной полосе частот для 
обеспечения вероятности ошибки Р ~  10-5...10"в и надежности —0,995 
передачи цифровой информации со скоростями # ~  108...109 бит/с. 
Отсюда следует, что для перспективных сверхскоростных систем 
цифровой связи целесообразно осуществлять «снятие» модуляции 
с нефильтрованных дискретных сигналов, т. е. еще до ограниче­
ния спектра их частот в «информационном» тракте приемника. 
В работах Б. Г. Теряева и других исследователей показана реаль­
ная возможность и практическая целесообразность существенного 
уменьшения потерь качества связи из-за влияния МСИ на основе 
введения (50...70)-процентного «запаса» по полосе пропускания 
основного тракта приемника и не менее (100... 150)-процентного 
«запаса» по полосе передатчика, работающего в сугубо нелиней­
ном режиме насыщения активных элементов — по сравнению 
с информационной полосой частот полезных сигналов. Характер 
данных выводов практически не зависит от типа фильтров. В ряде 
случаев целесообразно использовать простейшие одно- и, реже, 
двухзвенные фильтры. Наиболее рациональной в условиях неиде­
альной сигнальной синхронизации оказывается, как  правило, обыч­
ная прямоугольная форма АЧХ этих фильтров. Это одновременно 
обусловливает актуальность применения нефильтрационных мето­
дов обеспечения помехоустойчивости функционирования связных 
систем рассматриваемого класса, основанных, в частности, на 
использовании автокомпенсаторов помех и (или) адаптивных ан ­
тенных решеток [3].
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Минимально допустимая ширина полосы пропускания выход­
ного фильтра устройства «снятия» модуляции '— ширина зоны 
поиска для схемы ФАПЧ системы когерентного восстановления 
несущей ограничена снизу максимально возможным значением 
допплеровских сдвигов частоты и взаимной нестабильностью час­
тоты задающ их генераторов приемных и передающих терминалов 
корреспондирующих пунктов [1— 5]. Д л я  случая использования 
кварцевых задающих генераторов ширина зоны априорной неоп­
ределенности по частоте для систем сигнальной синхронизации 
сверхскоростных радиолиний не может быть меньше десятков 
герц - т  единиц килогерц [3—5]. Учитывая при этом, что шумо­
вая полоса систем синхронизации некоторых радиолиний значи­
тельной протяженности не должна превышать единиц герц [5], 
указанные системы целесообразно построить по адаптивной двух­
кольцевой схеме и дополнить внешнее широкополосное кольцо 
ФАПЧ или ЧАП устройством поиска по частоте с повышенным 
быстродействием [3]. Д л я  сверхскоростных радиолиний с инфор­
мационными полосами Д /~ 1 0 8...109 Гц номиналы частот синхро­
колебаний не могут быть «ниже» диапазонов ОВЧ или УВЧ, 
а иногда и СВЧ. Следовательно, данные адаптивные системы 
сигнальной синхронизации реализуются чаще всего на базе радио­
устройств с распределенными параметрами. Тогда условную мате­
матическую запись используемого здесь алгоритма адаптации 
можно представить в виде

где£/фдгг) — среднее значение напряжения на выходе фазового 
детектора внутреннего узкополосного кольца ФАПЧ точной син­
хронизации; £/п— пороговое значение величины £/Фд |Т| ; х ар ак­
теризующее наличие при {/фд(т ) < ^ п  или отсутствие при£/Фд,т) с и п 
состояние синхронизма во внутреннем кольце ФАП; =>- — импли­
кация; «И», «Ст» и « С г » — обозначение информационного «ка­
нала», а такж е точного и грубого «синхроканалов» — внутреннего 
и внешнего кольца АПЧ. Отдельный знак соответствия (-н) х а­
рактеризует энергетику соответствующего «канала» приемника.

В выражениях (6), (7) верхняя строка фигурных скобок у ка­
зывает «рабочие» «каналы» приемника, а нижняя строка — «не­
рабочий «канал». Здесь 1 < р < о о .  Ускорение процессов установ­
ления и восстановления состояния синхронизма обеспечивается 
использованием в грубом «синхроканале» приемника той доли 
[(Р— 1)/р] полной мощности сигнала, которая в стационарном 

состоянии наличия точного синхронизма поступает в информаци­
онный «канал» приемника и служит для извлечения полезных
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сообщений. В переходном состоянии (отсутствие точного синхро­
низма) она является бесполезной в данном канале, так  к ак  при 
этом информация в когерентных приемниках претерпевает сущест­
венные искажения и почти всегда необратимо утрачивается [1 —
3]. Поэтому информационный «кан ал»  и грубый «синхроканал» 
работают поочередно и одновременно функционировать не могут. 
В то ж е  время точный «синхроканал» данного приемника рабо­
тает постоянно — для обеспечения процессов извлечения инфор­
мации и с целью оперативного контроля текущего наличия состо­
яния точного синхронизма — в режиме точного удержания, либо 
только для решения последней задачи — в режиме захвата . Это 
позволяет в (р— 1) расширить шумовую полосу внешнего кольца 
АПЧ и соответственно увеличить его быстродействие, а такж е  
в (|3— I ) 2 раз повысить максимально возможную скорость поиска 
по частоте в том кольце [3]. Данное улучшение динамических 
характеристик систем сигнальной синхронизации достигается без 
введения энергетической избыточности, что существенно для прак­
тического использования перспективных высокоэффективных ■ ме­
тодов модуляции дискретных сигналов и помехоустойчивого коди­
рования [3; 4 ] .  Специфика СВЧ-систем с распределенными пара­
метрами и, в частности, необходимость использования делителей 
мощности в случае решения задач синхронизации играет опреде­
ленную положительную роль.

Представляет интерес и использование цифрового метода «псев- 
допараллельного» поиска синхронизма на основе записи реализа­
ции сигнала и считывания его с повышенной частотой. Таким об­
разом, за один такт  последовательно во времени и с повышенной 
скоростью поочередно проверяются гипотезы о возможных зна­
чениях синхропараметра принимаемого сигнала. Однако практи­
ческая применимость данного метода для сигнальной синхрониза­
ции сверхскоростных систем цифровой связи существенно огра­
ничена реально достижимым быстродействием известных элемен­
тов современной цифровой техники. Поэтому для  указанного 
класса систем передачи информации лучше использовать метод 
«псевдопараллельного» поиска для повышения динамических х а ­
рактеристик прежде всего устройств циклового фазирования, я в ­
ляющихся сравнительно низкочастотными. В этой связи целесо­
образна такж е  организация оптимального взаимодействия схем 
тактовой синхронизации, устройств когерентного восстановления 
несущей и систем циклового фазирования сверхскоростных радио­
линий цифровой связи.

Относительная нестабильность несущей частоты в реальных 
связных радиолиниях часто значительно больше нестабильности 
тактовой частоты [2\, поэтому системы тактовой синхронизации 
могут выполняться узкополосными [4]. Желательно первую из 
указанных выше систем сигнальной синхронизации сделать «вед у ­
щей» и использовать получаемую с ее помощью информацию
о временных границах тактовых интервалов для  повышения на­
дежности, качества и помехоустойчивости функционирования « в е ­
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домой» системы восстановления когерентной несущей [2—4], Наи­
более рациональный алгоритм сигнальной синхронизации коге­
рентных приемников сверхскоростных радиолиний представляется 
четырехэтапным

■ 1: [/*, ^

2 : - * *  е(/*, +  -/*;==►

3: -*  [/# +  Т„ /« +  Т, -(- ] # ,  Ф  +  т®Л,=Ф (8)

4: = *  (  €  Т Г о ту  +  Т0п т 1 +  х опт2 ] >- / н -

На первом этапе определяются временные границы текущего т ак ­
тового интервала, в начале второго — осуществляется грубая 
оценка /# значение несущей частоты /н, используемая затем на 
третьем для  извлечения тактовой информации и применяемая по­
том на четвертом этапе с целью получения точной оценки / £ -не­
сущей частоты на оптимальном по критерию отношение сигнал— 
шум промежутке времени. При этом необходимо задать  такой 
временный режим работы реализующей данный алгоритм объеди­
ненной, т. е. тактовой и высокочастотной системы сигнальной 
синхронизации, чтобы обеспечить выполнение неравенства

(о <  V* +  т1) <  +  т1 +  ъ) <  ($* +  ^опт  ̂ <  ($> +  о̂пт1 +  Т«^) <

< ( < ?  +  Т®). > (9)

Д л я  сверхскоростных систем цифровой связи наиболее пред­
почтительный метод извлечения информации о тактовой частоте 
и границах тактовых интервалов связан с использованием нели­
нейных преобразователей четного порядка и схемы замкнутого 
или, хуже, разомкнутого типа. При окончательном выводе об ин­
тегральной эффективности функционирования систем сигнальной 
синхронизации сверхскоростных радиолиний необходимо учиты­
вать такж е  характерную для линий связи данного типа неидеаль- 
ность стробирования дискретных сигналов [3].

Исследуем возможности ослабления влияния изменений уров­
ня синхросигнала на точность и надежность синхронизации. В а ­
риации амплитуды синхросигнала могут быть следствием колеба­
ний мощности сигнала в канале [1—3] и (или) изменений теку­
щей статистики передаваемых сообщений [3—5]. Борьба с у к а ­
занными дестабилизирующими явлениями должна основываться 
к ак  на оптимизации формы и структуры используемых сигналов, 
так  и на применении специальных конструктивных мер по устра­
нению либо максимально возможного ослаблению влияния этих 
явлений. В частности, достаточно эффективный метод обеспече­
ния весьма высокой степени инвариантности надежности и к а ­
чества сигнальной синхронизации к текущей статистике исходных 
сообщений связан с внедрением алфавитных балансных кодов 
и в первую очередь неблочной структуры, характеризуемой су ­
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щественной простотой циклового фазирования [3]. Кроме того, 
в случае глубоких замираний, главным образом при полных про­
паданиях передаваемых сигналов, в канале связи целесообразно 
осуществлять запоминание значений синхропараметров или, луч­
ше, их предсказание на основе результатов предварительного ан а­
лиза априорных данных и (или) оперативного экспресс-анализа 
«накапливаемой» апостериорной информации [3; 4 ] .  Существен­
ная инерционность систем сигнальной синхронизации сверхско-

ВнГг * Л$ * КА

нз АРУ

АО УУ

I ЁыхоИ

ПГ

т

1 Г 'П  
X

* к

ПРМ

Р(6АП)\- Т
.и

.и

ростных линий цифровой связи и особенно с большой физической 
задержкой распространения радиоволн позволяет не учитывать 
влияние усредняемых быстрых флюктуаций уровня и других 
параметров синхросигнала [3—5]. Однако медленные изменения 
уровня синхросигналов в ряде практически важных случаев могут 
приводить к заметному снижению точности, а иногда и надежнос­
ти, синхронизации. Борьба с указанным выше типом вариаций 
уровня синхросигналов с помощью ограничителей их амплитуды 
и других устройств представляется не целесообразной вследствие 
того, что ограничение сигналов принципиально неизбежно сопро­
вождается появлением фазовых искажений — вследствие нели­
нейных эффектов амплитудно-фазовой конверсии [3; 6 ] .

Наиболее предпочтительны обычные схемы АРУ, установка 
которых после нелинейного устройства «снятия» модуляции позво­
ляет сравнительно просто и достаточно надежно «сгладить» мед­
ленные изменения уройня синхросигнала. На рисунке представле­
на структурная схема когерентного приемника с системой восста­
новления несущей устойчивой к изменениям уровня сигналов. 
Здесь ЛЧ — линейная часть приемника ПРМ; КД — когерентный 
демодулятор; НЭ — нелинейный элемент устройства «снятия» мо­
дуляции УСМ; Фс — выходной фильтр УСМ; Фи — фильтр ПРМ  
Для выделения информационной полосы частот полезного сигна­
л а ;  ДО — детектор огибающей, отслеживающий медленные изме­
нения амплитуды синхросигнала; УУ — устройство управления 
схемой АРУ в соответствии с сигналом ДО; СВН — система вос­
становления несущей, представленная для простоты в виде про­
стой однокольцевой схемы ФАПЧ; ФД, ФНЧ, УЭ и ПГ — фазовый 
детектор, фильтр нижних частот, управляющий элемент и под­
страиваемый генератор схемы ФАПЧ; ИПС—индикатор пропада­
ний и глубоких замираний сигналов; ЗУ (БАП) — запоминающее
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устройство (блок анализа и предсказания) значений управ­
ляющих напряжений с выхода ФНЧ; К — коммутатор подключаю­
щий ко входу УЭ выход ФНЧ или выход ЗУ (БАП) соответствен­
но при отсутствии или наличие сигнала на выходе ИПС; ЛЗ — 
малодисперсионные линии задержки для  ̂ выравнивания времен­
ных запаздываний прохождения сигналов по различным «кан а ­
л а м »  ПРМ. Отметим такж е , что данная схема может быть допол­
нена индикаторами ложного захвата  синхронизма и другими уст­
ройствами для  повышения надежности и (или) качества синхро­
низации.

Верхняя оценка дисперсии полной ошибки синхронизации в тра­
диционно используемых системах при достаточно длительных 
пропаданиях либо глубоких замираниях сигналов и, следователь­
но, срывах режима удержания точного кольца ФАПЧ может 
быть определена следую щ им образом [3 ] :а^ (А ^ )<  3прд( Л0  +

+  0прм( л ^> гд е  йп рдИ  и °прм(') ~  дисперсия ф луктуаций фазы 
(частоты) задающего генератора соответственно передающего 
и приемного терминалов системы связи — с учетом влияния доп­
плеровских сдвигов частоты вследствие возможного взаимного 
движения носителей указанных выше терминалов; Д/ — длитель­
ность пропаданий или глубоких замираний сигналов, причем 

тгФАп; тфап— постоянная времени точного внутреннего кольца 
ФАПЧ[, характеризующая инерционность системы сигнальной син­
хронизации.

Отметим, что если А / '< т фап, то о* (Д/') =  о^= а|дп, уД/' <  
< 'Сф а п ,  ( 10), гд е  а|АП — дисперсия установившейся ошибки точной
узкополосной схемы ФАПЧ в режиме синхронизма — с учетом 
дестабилизирующего влияния изменений уровня синхросигнала.

В предлагаемой системе сигнальной синхронизации (см. рису­
нок) с экстраполяцией уходов частоты и фазы и «сглаж иванием» 
изменений уровня несущей принимаемого сигнала имеем о^(Д^)<
< ^ ( ^ )  +  а2фДП ( П ) ,  гд е  (• ) — дисперсия ошибки экстрапо­
ляции Ы-го порядка. Причем запоминание последнего — до срыва 
точного синхронизма — значения управляющего сигнала с выхо­
д а  ФНЧ и простой «перенос» этого значения на М  «вперед» я в л я ­
ется фактически экстраполяцией нулевого порядка; афАПг— дис­
персия установившейся ошибки точной инерционной схемы 
ФАПЧ в режиме синхронизма — с учетом сглаживания измерений 
уровня сигнала и, следовательно, с ослаблением влияния этих 
изменений.

Поскольку в схеме ФАПЧ влияние уходов частоты и фазы не­
сущей, влияния изменений ее уровня «неразличимы», то справед­

ливо о|АП >  ЗфАП ■ Кроме того , в практически  важном случае

применения состоятельны х , несмещ енных и эффективных ал го ­
ритмов экстраполяции и при условии достаточности  и спо льзу­
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емой д л я  прогноза статистики имеем (Д/#) >  а\ (Д^#), уА ^ #> 0 ,
причем с»о(ДО >  °лг*(д 0 .  У д  ̂ > тфап и уЛ^* > 1. Это о д н о в р е м е н ­
но обусловливает и соответствующее снижение вероятности п оте­
ри синхронизма после появления сигнала на входе приемника, 
т. е. уменьшение вероятности «обрыва» синхронизации вследстви е  
пропадания или глубокогб замирания сигналов в кан але с в язи .  
Таким образом, предлагаемая адаптивная система сигнальной, 
синхронизации (рисунок) характеризуется существенно повыш ен­
ными по сравнению с известными схемами точностью и н а д е ж ­
ностью [2—5] функционирования. Это наиболее заметно при ис­
пользовании радиоканалов с замираниями сигналов и (или) в с л у ­
чае значительной неравномерности во времени статистических 
характеристик передаваемых сообщений. В целом проведен ко м п ­
лексный анализ специфики сигнальной синхронизации сверхско­
ростных радиолиний цифровой связи, « а  основании результато в  
которого разработаны рекомендации по рациональному построению 
и применению систем тактовой синхронизации и когерентного 
восстановления несущей, включая вопросы совершенствования 
организации взаимодействия последних.
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ВОПРОСЫ ПОСТРОЕНИЯ АВТОМАТИЧЕСКИХ МЕТЕОРНЫХ РЛ С .
СООБЩЕНИЕ 2. НЕКОТОРЫЕ АСПЕКТЫ  СИНТЕЗА

Рассмотрим некоторые аспекты синтеза метеорной РЛС 
(М РЛС) по критерию эффективность — стоимость, исходя из сле­

дующих положений [1 ] .  Мерой целесообразности системы, связан­
ной с ее назначением, является функция эффективности с задан­
ными коэффициентами и ограничениями. Эффективность системы 
зависит от ее параметров и внешних условий. Здесь важен резуль­
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тирующий показатель качества К э являющийся известной функ­
цией всех элементарных показателей качества системы, за исклю­
чением ее стоимости С, которая учитывается отдельно: К э=  
=  /э(/Сь К т - \) ( 1); С =  К т  (2). Функция зффеКТИВНОСТИ МОНО- 
тонна.

Синтез системы произведен по критерию минимума стоимости 
при заданной функции эффективности. В этой постановке необхо­
димо [1; 2| найти си стему 5€Л4Д, обеспечиваю щ ую  С =  т т  при
Кэ ~ ?э  (Кх, ... , К т —0  >  ■Кэции и С <  Сдоп, К, ^  Д-1доп , ... , К т —\ <
^  К т —1 . З д е сь  М д — м нож ество  допустимы х систем, и н д ек ­
сом «доп» обозначены предельно допустимые значения показате­
лей качества. Согласно работе [1] ограничения на показатели 
качества наложены ввиду субъективности функции эффективнос­
ти (1).

Принимаем такие показатели качества: дисперсию оценки р а ­
диальной составляющей скорости дрейфа метеорных следов Ур 
(требование к точности измерения дальности менее жесткие) 
и стоимость. К числу варьируемых параметров отнесем длину 
волны X, вид зондирующего сигнала, импульсную мощность пере­
датчика , пороговую чувствительность приемника.

Таким образом, задача  синтеза М РЛ С по критерию «эффек­
тивность — стоимость» распадается на две: оптимизация по ста ­
тистическому критерию максимума функции правдоподобия — 
выбор зондирующего сигнала для  обеспечения минимума диспер­
сии оценки радиальных составляющих скоростей дрейфов метеор­
ных следов з2к , оптимизация по критерию минимума стоимости
при заданной функции качества ( а2Ир) — выбор энергетических
параметров.

Реш ая первую задачу, используем результаты рассмотрения 
модели сигнала в точке приема, откуда следует, что имеет место 
сложный случайный процесс, отображающий рассеяние радиоволн 
на ионизированных метеорных следах [3].

В общем случае ожидаемый полезный сигнал хЦ) является

пространственно-временным: х  (£) =  А (/; г ; Хс; Хнс), г д е  г — про­

странственны е координаты ; Хс, Хнс — непрерывные случайные в е ­
личины, включающие существенные (измеряемые) и несуществен­
ные параметры сигнала. С целью упрощения проводимого иссле­
дования (без потери общности) считаем, что антенны функцио­
нально включены в линию связи, а изменение параметров внешней 
среды за время наблюдения /е: (0; несущественны. Приня­
тые допущения справедливы, так  к ак  первое является общеприня­
тым в радиолокации, а второе базируется на применении метода 
«замороженной» неоднородности. В этом случае колебания на 
выходе передающей и на входе приемной системы РЛС — вре­
менные процессы, поэтому можно воспользоваться методикой 
оптимизации оценки непрерывных параметров сигнала [4].
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В соответствии с постановкой задачи оптимизации, принятое 
колебание г/(/) на фиксированном интервале наблюдения (0; 4 )  
представим  как  аддитивную  смесь ож идаемого  сигнала д : ( 0 —

=  Хс, Хис) и помехи 5 { () :у (1 )  =  х  (О +  £ (/),/€ (0; tи) (3). П ред ­
положим, что помехой является  белый шум со спектральной плот­
ностью Ы0. Тогда потенциальная дисперсия оценки измеряемого 
неэнергетического параметра определится выражением [4] ^лс“
=  [ — <?2|ф (Хс)|;с=0]—1 при <?2 >  1; (4); д2 =  2Э/7У0 (5), г д е  Э — эн ер ­
гия сигнала ; |ф(^с)1х=о— значение второй производной от мо­
дул я  нормированной автокорреляционной функции сигнала по 
измеряемому параметру при нулевом аргументе. Задача  оптими­
зации по критерию = т ш  сводится к такому выбору перенос­
чика информации (зондирующего сигнала и длины волны А,), при 
котором получаем наибольшую кривизну нормированной автокор­
реляционной функции полезного сигнала по оцениваемому п ара­
метру в ее максимуме. Способ кодирования, с помощью которого 
полезная информация наклады вается на переносчикг является з а ­
данным и выбору не подлежит: информация л  дальности коди­
руется во временном запаздывании сигнала т3, а о скорости — 
в частотном сдвиге спектра сигнала

Анализ приемлемости того или иного вида модуляции зондирую­
щего сигнала производят в совокупности по разрешающей способ­
ности и по точности измерения. Напомним, что в нашем случае 
происходит одновременное измерение наклонной дальности (вре­
мя запаздывания т3) и радиальной составляющей скорости дрей­
фа метеорного следа (частотного смещения сигнала $д).

При таком измерении указанных параметров дисперсии потен­
циальных оценок равны [4] :

(б)

где (8)
00

ДИ72 =  ~ I Р ' ( 0 1 а М; (3)
—оо
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тэФ=  S is (01* л ;  
----  00

( 10 )

S ( 0  =  Л (о ех р [/ < р (0 }; Д Г 2Д7 2 - 7 > ^ ;

‘ Здесь ДГ2, Д Г 2 — дисперсии временной протяженности и энерге­
тического спектра сигнала; 7 — эффективная фазовая постоянная, 
характеризую щ ая фазовую структуру сигнала; ГЭф — эффективная 
длительность сигнала; A (t), <р( 0  — закон амплитудной и фазовой 
модуляции.

Так  к ак  при синтезе М РЛ С  по критерию эффективность — 
стоимость функция качества есть с ур— /4, то последующий
анализ направлен на минимизацию о\ . Из выражения (7) еле-

3 Д

дует, что при фиксированном отношении сигнал—шум для миними­
зации о* необходимо увеличивать АТ2 и AW2 и уменьшать 7
(в предельном случае до н уля) .  Одновременное увеличение АТ2, 
AW2 порождает противоречие, которое можно разрешить, если 
перейти к сложным зондирующим сигналам. Наиболее приемле­
мые — фазоманинулированные и периодические сигналы, для  ко­
торых т = 0  [4].

Анализ технических реализаций формирования и обработки 
сложных сигналов показывает, что в данном случае целесообраз­
но учитывать смягчение требований к точности измерения д ал ь ­
ности, применяя пачки когерентных радиоимпульсов без внутри- 
импульсной модуляции. Согласно функции неопределенности т а ­
кого сигнала, качественные показатели системы определяются 
значениями дисперсий временной протяженности огибающий àT^r 
и энергетического спектра одиночного импульса Д W

00

I t*\Aw(t)\*dt
д ^ о г - 4 « » ^ ------------------

J Й ог (0 1  %dt
^-»оо

00

J \ A ' { t ^ d t
А ------------------- ,

j  \А {t,^)\*dt— ОС

где Лог — огибающая пачки радиоимпульсов; A (t, ти) — функция 
модуляции одиночного радиоимпульса длительностью ти. Выра­
жения ( 1 1 ), ( 12 ) записаны на основании соотношений (8 ) — ( 10) .

Определив вид зондирующего сигнала, перейдем к выбору его 
параметров: длительности импульсов т„, периода их повторения 
Тп и длины волны К. Длительность импульса выбираем из условий 
обеспечения среднеквадратической погрешности измерения на­
клонной дальности 0Д не больше допустимой с заданным q2 при

(П)

(12)
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технической возможности получения требуемой энергии одиночно­
го импульса. Задавшись суммарной среднеквадратической погреш­
ностью измерения дальности <зад = 0 ,5— 1 км, ^ ин = 10  и, имея 
в виду связь суммарной ^  и потенциальной апот погрешностей, 
через коэффициент ухудшения ТОЧНОСТИ •'! =  За/опот, ПОЛОЖИВ Г) = 1,2, 
при прямоугольной огибающей радиоимпульса из (6) и (12) полу­
чим ти==40—80 мкс.

Выбирая Тп, в общем случае необходимо обеспечивать: а )  одно­
значность измерения /д и т3; б) достоверность воспроизведения 
сообщений при дискретизации. Выполнение условия а )  связано 
с «вытеснением» побочных максимумов функции неопределенности 
з а  пределы диапазона измеряемых параметров, условия б) — 
с применением теоремы отсчетов. Последнее обусловлено тем, что 
представление информации в когерентно-импульсных РЛС экви­
валентно дискретизации непрерывных значений измеряемых пара­
метров (Апр(/), /д) с интервалом выборки Тп.

Анализ спектров функций А „Р(^), /д (^), выражения которых
(5 ) ,  (9) приведены в работе [3 ] ,  показывает, что исчерпывающим 
является  выбор Тп, если решается задача  выделения максимума 
функции ЛПР( 0  с заданной точностью 8Тф = Т п/хф. Здесь Тф — 
время формирования первой полузоны Френеля, Тф= V  2ДЯ/2УМ; 
Д  — наклонная дальность; Ум — скорость метеора. Тогда, учитывая 
требование однозначного измерения Д , критерий выбора Тп фор­
мулируется так :

2Дмцмакс <  Тп ^  8ТфК2дл/21/„ (13)

где с — скорость распространения электромагнитной волны в сво­
бодном пространстве.

В выражение (13) входит варьируемый параметр %. Осуще­
ствим его выбор, основываясь на результатах теоретического ан а ­
лиза [3]. Будем исходить из того, что выбор I  определяет уровень 
галактических шумов и атмосферных помех на входе радиопри­
емного устройства, мощность отражен­
ного сигнала Рпр, а следовательно, 
численность регистрируемых метео­
ров М„ и погрешности измерения (от­
ношение сигнал — ш ум), степень р ав ­
номерности чувствительности аппара­
туры к  регистрируемым УР, габарит­
ные размеры антенн.

Проведенный анализ показывает, 
что выбор X необходимо осущест­
влять по компромиссным соображени­
ям. Зависимости относительного коэф­
фициента шума вш/°ш (кривая 1), относительного числа радио- 
метеорных отражений Л'мА'^ (2), относительного коэффициента

1
- щ - А
т - V /

10-

— П ---------1-------- 1---------1----
4 8 Я (6 м

Рис. 1
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доплеровского сдвига частоты f j f '  при Уд = const (3) от К пред­
ставлены на рис. 1. Нормирование произведено для  Л,= 10 м, ко­
эффициент увеличения мощности шума 0Ш~ 1 ,8 -1024 /о-3 (f0 — 
несущая частота). Целесообразным следует считать выбор к=  
= 7— 10 м.

Конкретизируем выбор Т полагая Д макс̂ 4 0 0  км, Д ср %  200км 
Vmcj) =  40 м /сД ср =  8,5 м, 8Тф =  0,15. Т огда Тп =  2,67 ... 3,46 мс,

т. е. целесообразным яв л я е т с я  7’п^ 3 м с .
Перейдем к оптимизации параметров М РЛ С по критерию ми­

нимума стоимости С при заданной функции качества о2к .
Воспользуемся методом неопределенных множителей Л агр ан ­

ж а ,  с помощью которого находится условный экстремум (мини­
мум) функции многих переменных [1; 2 ] .  При использовании 
этого метода вводится вспомогательная функция (функция Л а г ­
ран ж а) [2] Фл = ̂ С+Л(/7о—F ) (14 ) ,где К — минимизируемый по­
казатель  качества; Л — множитель Л агран ж а , F — функция к а ­
чества.

Пусть варьируемыми параметрами являются выходная мощ­
ность передатчика Рпер и чувствительная приемника у°ПрМЙН. По ус ­
ловию К = С. Здесь С = Спер + Спр (15), где С„ер — стоимость пере­
датчика ; СПр — стоимость приемника. Суммарную стоимость ан ­
тенно-фидерного тракта  и устройства цифровой обработки отно­
сим в разряд  ограничений Со.

Тогда математически задача  оптимизации сводится к следую­
щему: обеспечить K = C = F (P nep, р щ>тн =rnin (16), при наличии 
ограничений
F  — f  (^пер» ^прмии) =  /V, С >  С0; Япер >  ^пер0 >  0; Я Прми1 ^  Р пРо > 0 .

Д л я  ее решения предварительно получим целевую функцию 
F (р пер, Рприип) и функцию качества ЦРввР, ЯпРмия).

Нахождение целевой функции сводится к определению зави­
симостей Cnep=fi(Pnep), C np= F 2(PnpMHH). Подбор их аппроксима­
ций осуществлен путем расчета нескольких вариантов передающих 
и приемных устройств М РЛ С, а так ж е  экспертными оценками их

Рис. 2
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стоимости. Полученные данные представлены на рис. 2. Они 
удовлетворительно аппроксимируются зависимостями

С п ер  — 0-1 Ь\ Р пер? С Пр =  0-2 ’ ( 1 7 )*̂ мин
г д е  <21 — 2 ,5 - 103 р.; Ь\ — 0,45 р./Вт;

а 2=  102 р.; 6 2=  1 .2 -1 0 -10 р./Вт.

С учетом  изложенного имеем
К  =  Спер +  С Пр =  а,\ +  Ь\Рп<>р +  а 2 -|- Ь2Р~1 • (18)М̂ИН

Выражение д л я  функции качества  з2к = / ( Я  Пер» Рлрм„н) полу­

чим на основании соотношения (7) при т =0, выразив предвари­
тельно отношение сигнал-шум ц1 через энергетические парамет­
ры М РЛ С применительно к модели нашего сигнала [3]. Здесь 
Э =  Л ,рти; №0 =  кТ шэф> гд е  & — постоянная Больцмана; Г Шэф —
эффективная ш умовая температура приемной системы , 7'шэф =  
=  Гшвх — абсолю тная эквивалентная  ш умовая тем пера­
тура  на входе приемника, = 0 ш7,о; 7,0 =  290К;- Ш — коэф­
фициент ш ума приемника. Зная, что мощность шума на выхо­
де  согласованного фильтра приемника с полосой пропускания 
Попт равна Р ш =  &7\иэфПопт, вводим параметр У 2пор =  Р Приин1РШг
определяющий заданное минимальное (пороговое) отношение сиг­
нал-шум. Считая потери в передающей линии основными, потери 
на поглощение в атмосфере в метровом диапазоне волн — пренеб­
режимо малыми и полагая Д = Д Макс, получаем выражение для  
минимального отношения сигнал-шум на входе приемного уст­
ройства:

о Рпер Но п<п
мин Рп Рмин 32іг3Д ^ акс/-ПерЛп

где {? — коэффициент усиления антенн (полагаем, что приемная 
и передающая антенны идентичны и расстояние м еж ду  ними ме­
нее 10Я); 5 Р — эффективная площадь рассеяния ионизированного 
метеорного следа (см. выражение (2) в [ 3 ] ) ;  £пер — отношение 
выходной мощности передатчика к мощности, поступающей в ан­
тенну; /гп — поправочный коэффициент, учитывающий отклонение 
реальной полосы пропускания от ПОПт.

Выразив а2 через а2д и подставив (19) в (7), найдем

№ Рм /ЯпеР; (20)2<5,І'р ^ пРмиі',^ пеР

о2 ^^Д^акс ^пер^п
Д Г 20 2К2орПоптги5 р-  ̂ 1
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Если функция к ач ества  F  — <з\ р ав н а  задан ном у значению F 0, 
то функция стоимости С =  min при условии [2]

дФл _  дФл ^  Q 
ÖPmp «ЭРпр

Тогда из (14) имеем систему уравнений

' дР  ’пер

Отсюда

дФл ас
дРпер дРпер

дФл дС
дРар дР щ

а _  дС/дРпер дС/дРлр 
dF/dPnep — dFjdPnp

И спользуя соотношения д л я  Л, получаем си стему уравнений 
оптимизации, решение которых позволяю т найти оптимальные 
значения Рпер, Р ПРмин при условии С =  гшп:

р  р  _  гу ^С/дРпер д С 1 3 Р аРмин л
^  р - ° ’ т д Р ^ - Щ д Р п ^ г  (22)

С учетом (18), (20) система (22) принимает вид 

/=0 /̂  =  0 ; й1Р пер - -& 2/Р прмин == 0 ,

откуда-определяем оптимальные значения:

ЯпРопт =  (£2/ 7 М 2)°'5; я пеРопт =  т Р ) Р пРопг. (23)

П о д ставл яя  значения Л ,Ропт, Р ПеРопт в (18), имеем минималь­
ное значение суммарной стоимости приемопередающей подси­
стемы  МРЛС.

На рис. 3 приведены области параметров РпРмин, Япер при 
заданных оэу и коэффициентах экономического проигрыша т]с =

=  С/Смин для  следую щ их условий : метеорные следы  ненасы ­
щенного типа [3 ] ;Х .=  10м ; Д макс =  400 км; /,пер= 1 ;  Г о ^ О Д  
с и з  (7) в работе [3] при 0  =  6 ,4 м 2/с; (3 =  20; 1/пор =  Ю; Пти= 1 ;  
Д Т2 = 2тс2Т̂ тр —получено подстановкой (5) из работы |3] в (11)’
а =  1013 эл/м; г 0 == 1 м; ( — Тотр. Приняв за критерий квазиопти­
мальности уе <  1 ,1 , найдем интервалы до пусти м ы х  значений 
Я пРмин, Рпер при задан н ы х  <з\

Нижние пределы соответствуют оптимуму (Г)с= 1).



На основании результатов проведенного синтеза сформулиру­
ем требования к параметрам автоматической М РЛ С (АМ РЛС) 
для синоптической сети радиометеорных станций с учетом допус­
тимой среднеквадратической инструментальной погрешности из­
мерения Ур, требуемой пропускной способности, условий дислока­
ции, надежности.

в\ г  , М2 ■ С 2 
Р

5 10 30 ео 100

Я пр -10-14, Вт 
“ У мня

0,9...1,2 1,1...1,9 2,0...3,2 2,8...4,2 3,4.„5,5
Рпер-103, Вт 30...44 22...33 13...20 8...14 6...10

Известно [6], что основными источниками дисперсии оценки 
Ур являются: наличие переходного процесса формирования и по­
следующего разрушения 
метеорного следа; конеч­
ная ширина диаграммы 
направленности антенн; 
инструментальная по­
грешность. Первые две 
составляющие дают ос­
новной вклад  в диспер­
сию — около 890 м2/с2.
Положив г )^1 ,1 ,  оценим 
допустимую инструмен­
тальную погрешность из­
мерения < 6  м/с. 

р
Из (21), (23) устанавли­
ваем интервалы квазиоп- 
тимальных (по критерию 
стоимости г|с<1,1) значений энергетических параметров М РЛ С: 
Рпер= 15...45 кВт; Р„Рмнн —(1...3) • 10~14 Вт.

Пропускную способность АМ РЛС определим к ак  число обрабо­
танных отражений в единицу времени. При этом будем исходить 
из интенсивности потока радиоотражений, имеющего пуассонов- 
ское распределение. Из работы [5] следует, что в часы макси­
мальной метеорной активности (утренние) математическое ож ида­
ние величины временного интервала м еж ду метеорными радиоотра­
жениями составляет 5...8 с (для Х = 10  м, Рпер/^пРмин = 2 '1 0 ‘ ).

При организации сети АМ РЛС к ак  радиолокационной системы 
высшего порядка [3 ] ,  учитывая необходимость сбора информации 
в  едином центре и руководствуясь экономическими^ соображени­
ями, целесообразно разделить процессы первичной, вторичной 
и третичной обработки не только во времени, но и в пространстве. 
В этом случае результаты первичной обработки, осуществляемой 
в  реальном масштабе времени, должны претерпевать вторичную 
обработку, запоминаться в промежуточном устройстве долговре-
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менной памяти и по команде передаваться со всех наблюдатель­
ных пунктов в центр сбора и обработки синоптической информа­
ции (ЦСОСИ).

На основании изложенного и с учетом опыта построения дей­
ствующих М РЛ С [3 ],  сформулируем требования к тактико-техни- 
ческим данным АМ РЛС для периферийных наблюдательные 
пунктов синоптической сети радиометрических станций: режим 
излучения — когерентно-импульсный; несущая частота — 30... 
40 МГц; длительность и период повторения зондирующих импуль­
сов соответственно 40...80 мкс и около 3 мс; мощность излучения 
(пиковая) — 15...45 кВт; чувствительность приемного устройства— 
(1...3) • 10~и Вт; коэффициент усиления антенн — 15...20; макси­
мальная дальность действия — 400...450 км; среднеквадратическая 
погрешность автоматического измерения VP— менее 6 м/с; про­
пускная способность — обработка не менее одного радиоотраже­
ния за 5 с; режим измерений .— непрерывный, коэффициент готов­
ности ап п аратуры — не менее 0,97; наличие накопителя информа­
ции для  последующего транслирования её через стандартные ме­
теорологические интервалы (6 часов) потребителю в ЦСОСИ; 
простота в изготовлении и эксплуатации.

Приведенные параметры АМ РЛС хорошо согласуются с ре­
зультатами многолетнего опыта разработки и эксплуатации М РЛ С 
ведущими научными коллективами страны и с рекомендациями 
Объединенного комитета Международного астрономического союза 
и Международной ассоциации геомагнетизма и аэрономии по по­
строению подобной аппаратуры. Рассмотренная методика синтеза 
может быть положена в основу проектирования АМ РЛС для си­
ноптических измерений ветрового режима верхней атмосферы на 
сети периферийных наблюдательных пунктов.

Список литературы : 1. Гуткин Л. С. Оптимизация радиоэлектронных устройств 
по совокупности показателей качества. М ., 1975. 368 с. 2. Шереметьев А. Г., 
Толпарев Р. Г. Л азерн ая связь. М ., 1974. 384 с. 3. Онуфриев В. П. Вопросы по­
строения автоматических метеорных РЛ С . Сообщ. 1. П остановка задачи//Ра- 
диотехника. 1986. Вып. 78. С. 68—74. 4. Слока В. К. Вопросы обработки радио­
локационных сигналов. М ., 1970. 256 с. 5. Ф1алко Е. И. М етеорна радю елек- 
трон. К., 1969. 64 с. 6. Baggaly W. L., Wilkinson P. I. The treatm en t of obser­
va tio n a l rad io-m eteor w ind data//Planet. S pase  Sci. 1974. Vol. 22. P. 777—787.
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АДАПТИВНОЕ ФОРМИРОВАНИЕ ДИ АГРАМ М Ы  
НАПРАВЛЕННОСТИ АНТЕННОЙ РЕШ ЕТКИ С ОГРАНИЧЕНИЯМИ 

Д Л Я  ОБРАБОТКИ КВ СИГНАЛОВ

Множество задач адаптивного управления антенной решеткой 
(АР) может быть сформулировано в виде задачи условной опти-
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йизации: минимизировать |(«>) при условии а, = 0, г= 1.....  М, где
— целевая функция: ги—А^-мерный комплексный весовой век­

тор множителей в кан алах  АР, а,-(ге») — ограничения, наклады ­
ваемые на весовой вектор, М — количество вводимых ограниче­
ний.

В такой постановке решались задачи для минимизации мощ­
ности помех в направлениях, отличающихся от заданного [1], 
формирования широких провалов в диаграмме направленности 
(Д Н ), что позволило ускорить адаптацию при воздействии широ­
кополосных помех [2] для  защиты главного максимума ДН от 
подавления при адаптации [3] и др.

В каж дом  случае решение подобных задач требует создания 
новых средств — аппаратурных либо программных, что затрудня­
ет практическое использование адаптивных методов. С целью 
снижения эксплуатационных затрат и расширения возможностей 
адаптивных АР целесообразно пользоваться некоторым адаптив­
ным алгоритмом при решении целого ряда задач, связанных с оп­
тимальным формированием Д Н  в соответствии с выбранным кри­
терием и учетом специфики помеховой обстановки рабочего диа­
пазона радиоволн, допуская в этом случае некоторый проигрыш 
в объеме вычислений по сравнению с алгоритмом решения какой- 
то частной задачи.

Характерной особенностью сигналов и помех КВ диапазона 
является расширение их угловых спектров. Эффективный способ 
обработки в таких условиях, заключающийся в адаптивном фор­
мировании ДН и ее производной, описан в работе [2].

Р азви вая  этот подход, можно достичь определенного обобще­
ния путем использования составной целевой функции, выражен­
ной средней суммой мощностей рк выходного сигнала АР и К 
«производных» выходных сигналов [2 ] :

г д е  £■[•] — символ усреднения по дискретном у времени 
Рн(/) — (/)* г (/)Щ™- З десь  X }— вектор сигналов на рас-
крыве АР; х (у) — вектор с ним сопряженный;

матричный оператор й-кратного дифференцирования векторного 
сигнала х(]) в пространстве элементов аналогично [2 ] ;  г]к — с к а ­

г к
(1)

IV—1 
2

О

(2)

О ЛГ-1
2
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ляр, соответствующий весу k-vo «производного» сигнала; dn — 
расстояние п-го элемента от фазового центра АР, нормированное 
к  единичному расстоянию м еж ду  элементами d.

В частности, для  k = Q D0 = I — единичная матрица.
Вводя (^рассмотрение оценочную автокорреляционную  матри­

ц у  R =  E [ x ( j)x T(j)\, целевую  функцию l{w )  зап исы ваем  в виде

к __ 
I___(w ) =  £  w  TD kRDkw, (3)

k=0
__ к

или в более компактном представлении l(w)=1w~'Pw, гд е  P=% D kx
XRDk. Ограничения имеют вид S w  = / .  (4). З десь  S — матри­
ца ограничений M X N , к а ж д а я  i -я строка которой в свою оче­
редь  оп ределяется  выражением Si =  cfD m, гд е  D m — матрица 
вида (2), т  =  0, 1 , 2  .. .;

с]=\ 1, exp (;2nd/X sin бг), exp (;2urf//.2sin 0,.)...exp {j2%dj\{N— l)sin 0,)|

— вектор-строка, определяющая направление 0,-, в котором ДН 
и (или) ее производные имеют значения, представленные соответ­
ствующими элементами вектора / .

При нахождении минимума целевой функции используется ме­
тод неопределенных множителей Л агранж а . Вводится вектор не­
определенных множителей Л агр ан ж а  Л,Г=|А,Ь &2...А,т|, рассматри­
вается функция от N+M переменных w и Я:

h(w, 1) =  1 !2wTPw -f  1 /2кг (Sw —/).
Получаем градиент этой функции P w  +  S r,k (5). Опти­

мальный весовой вектор  находится  приравниванием градиента
(5) к нулю при усло ви ях  (4):

Pw0m =  — S Tl;  £ге>0пт= / . (6) 
Реш ая  систему (6), имеем w om =  P~lS T [SP -'S^-1/. (7)

Рекуррентное выражение поиска оптимального вектора, позволя­
ющее обойти процедуру обращения матрицы Р  можно найти из 
общего выражения градиентного поиска

w  (/ -h 1) =  w  (;') — [j-v? =  w  (/)— pPw  (;')' — [aS7! ,  (8)

где ц, — постоянная, определяющая скорость сходимости. Подста­
новкой (8) в (4) находится векто р ^ .  Выражение для  ^ ( / + 1 )  
принимает вид

w {j + \) =  Р  [ « » {j) — 1>-Pw (;)] +  g ,
' где

P =  I - S T(SST)~1S, g  =  S T(SST)~1f .
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И сп ользуя  обозначение для  выходного сигнала АР #*(/) =  
x T{j)D kw {i) ,  имеем .

w ( j + l )  =  P
к

Вычисление оптимального вектора гг)0пт по соотношениям (7),
(9) позволяет сформировать Д Н  для множества задач, например:

1) ДН  АР, минимизирующую мощность помех в направлениях, 
отличающихся от заданного (алгоритм Фроста), при К = 0; т = 0; 
Л4 = 1; f = 1

сТ =  11, exp (/2ird/Xsin 0^)... exp (y'2itfl!/X (TV — 1) si 0j|,

где j  = V — 1; X — длина волны; 0S — направление на источник 
полезного сигнала в градусах , отсчитываемое от нормали к рае- 
крыву АР;

2) ДН, минимизирующую мощность помех, воздействующих по 
боковым лепесткам, с учетом статистики второго порядка о полез­
ном сигнале (алгоритм Р-вектора [1 ] ;  известен /?*r BeKTop взаим­
ной корреляции выходного сигнала со входным) К =  0 ,Р  — 1,

3) сформировать широкие провалы в ДН в направлениях  на 
ш ирокополосные помехи [2] при m «= 0, К =  1, М =  1

ст =  |1, exp (/2itrf/Xsin 05) ... exp (j2Ttdi"k (N — l )  sin 0S)|;

4) ввести 0, I, ..., r -кратные ограничения на ДН  в направ­
лении главного максимума для  защиты главного лепестка от по­
давлен и я  при адаптации, если /( =  0, /VI — г, / =  1, 0, 0 . . .  0,

m — 0, I, 2 ... г — I,

с г =  [ l ,  exp (/2iu//Asin ... exp  (/2itfl?/X (N  — 1) sin б5)|;

5) сформировать ДН для предыдущих задач, использовав час­
тичную информацию о помехах, например, удерж ать  узкие (широ­
кие) провалы в ДН в 1 ...г направлениях на известные непрерыв­
ные или «мерцающие» помехи при /С = 0 (для узких провалов) 
или К = 0, 1, 2... (для широких), M = r + 1, т = 0, 1," 0 = 0S, 0i...0m, 

/ /=|1, 0 ... 0 1, где 01.. .От— направления на источники известных 
помех. Кроме того, можно удерживать значения Д Н  в нужных 
направлениях, например, с целью исследования динамических 
характеристик адаптивных алгоритмов; значения параметров те 
же, что и в предыдущей задаче, за исключением/'г = 11, /i ... fm\, 
где*f — требуемые значения ДН.

Возможности метода проверялись путем моделирования на 
ЭВМ. Использовалась модель АР с 30 элементами, расположен­
ными на полуволновом расстоянии друг от друга . Полезный сиг­
нал (узкополосный) принимался с направления 0° при наличии 
трех помех: точечная помеха А с уровнем на 15 дБ выше уровня 
полезного сигнала и помеха В с шириной углового спектра 8° 
с уровнем выше 10 дБ принимались априорно неизвестными, по­
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меха С с шириной углового спектра 5° и уровнем выше 10 дБ 
считалась известной. Центральные углы прихода помех равнялись 
соответственно +4°, — 14°, +25°. Уровень шума ниже полезного 
сигнала на 20 дБ. Необходимо было сформировать Д Н  по вы ра­
жению (9) с наложением ограничений: в направлении 0° — 0-крат­
ные ограничения (производные ДН здесь не минимизировались); 
в  направлении +25° — двухкратные ограничения (минимизирова-

лись значения Д Н  и ее первых двух  производных), что обеспечи­
вало  формирование широкого провала. Требовалось т а к ж е  сфор­
мировать широкие провалы в ДН в направлениях на априорно 
«неизвестные» помехи А, В путем минимизации Д Н  и ее первой 
производной. Значения параметров следующие: /С=1, М = 4, 0S = O°, 
öi = 25°, f T=  11, 0, 0, 0|, m = 0, 0, 1, 2.

На рисунке изображена нормированная Д Н  после адаптации.

Список литературы : 1. Фрост III. Алгоритм линейно ограниченной обработки 
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ДИНАМ ИЧЕСКИЙ МЕТОД Ю СТИРОВКИ ФАЗИРОВАННЫХ 

АНТЕННЫХ РЕШЕТОК

Возрастающие требования к современным радиотехническим 
системам (РТС) выдвигают в ряд важнейших задачу обеспечения 
высокой точности юстировки антенных систем. Особую сложность 
эта задача приобретает при использовании в РТС крупноапертур­
ных фазированных антенных решеток (Ф А Р ), формирующих лучи 
с угловой шириной доли градуса.

Традиционные методы измерения характеристик наземных ста ­
ционарных ФАР (радиоастрономический и облетный [1; 2 ] )  с в я з а ­
ны с большими затратами времени и средств, что затрудняет их 
практическое применение для  оперативного контроля .точностных 
характеристик ФАР в процессе эксплуатации. При радиоастроно­
мическом методе это обусловлено жесткой привязкой времени из­
мерений к моменту прохождения радиоисточника в требуемом 
секторе углов, при облетном — длительностью подготовки л ета ­
тельных средств и зависимостью проведения измерений от погод­
ных условий.

Указанные обстоятельства свидетельствуют о целесообразности 
применения оперативных методов измерения характеристик ФАР, 
к числу которых относится и динамический [3].

Проанализируем динамический метод юстировки фазирован­
ных антенных решеток, заключающийся в измерении и последую­
щей обработке сигнала на выходе ФАР, облучаемой полем вспо­
могательной антенны, которая неподвижно установлена относи­
тельно стационарной ФАР, при изменении угла  фазирования ан­
тенной решетки. Цель обработки — определение направления 
фазирования, соответствующего максимуму выходного сигнала.

Исследуем методику юстировки плоских ФАР в динамическом 
режиме и оценим ее точность. Ограничимся изучением линейной 
ФАР. Известно, что диаграм ма направленности (ДН) ФАР без 
учета краевых эффектов (которыми можно пренебречь в много­
элементной антенне) записывается в виде

Р 0(и ,р )  =  } (и )И А пе - ^ {и- р)хп> (1)
П

где / ( м ) — ДН излучателей; А п — комплексные амплитуды воз­
буждения излучателей; м = в т а ,  а  — угол наблюдения, отсчиты­
ваемый от нормали к ФАР; р = э т  р, р — угол фазирования (от­
считывается аналогично); хп — координаты элементов ФАР. Здесь 
и далее все линейные размеры антенны отнесены к длине волны.
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Юстировка ФАР заключается в измерении отклонения направ­
ления максимума Д Н  от направления фазирования решетки. От­
клонения обусловлены прежде всего ошибками возбуждения излу­
чателей *. Соответствующие выражения для  положения направле­
ния главного максимума (НГМ) в случае малых фазовых оши­
бок возбуждения излучателей приведены в работе [4].

Если погрешности возбуждения не зависят от угла  фазирова­
ния р, то, к а к  видно из (1), ошибка установки луча, выраженная 
в обобщенной угловой координате, постоянна во всем секторе 
сканирования. Д ля  определения этой ошибки и, следовательно, 
для  юстировки антенны, измеряют сигнал на выходе ФАР оДним 
из двух  способов: при перемещении относительно нее вспомога­
тельного источника — изменении параметра и в (1 ) ,  что реализу­
ется в радиоастрономическом и облетном методах; при облучении 
ее полем неподвижного источника (и = ио) и изменении угла  фази­
рования ФАР, т. е, изменении параметра в (1). Ввиду того что 
параметры и, р одинаковым образом (с точностью до знака) вхо­
д ят  в выражение (1 ),  результаты юстировки идентичны. Различия, 
связанные с влиянием Д Н  излучателей f(u) на результаты юсти­
ровки, весьма малы, т а к  к ак  положение максимума Д Н  ФАР оп­
ределяется множителем решетки. Поэтому далее множитель 
/ (« )  не учитываем. Режим измерений при фиксированном направ­
лении фазирования ФАР и изменении углового положения внешне­
го источника назовем статическим, а режим, соответствующий из­
менению фазового распределения в раскрыве ФАР в случае 
постоянного положения внешнего источника, — динамическим.

Соотношение (1 ) ,  из которого следует совпадение направления 
максимума ДН, найденного при измерениях в статическом и дина­
мическом режимах, справедливо при использовании в составе ре­
шетки плавных фазовращателей, не имеющих ошибок (идеаль­
ное фазирование).

На практике чаще применяют дискретные фазовращатели. Р ас ­
смотрим особенности нахождения направления главного макси­
мума (НГМ) при дискретном фазировании. Можно показать, что 
в этом случае ДН F(u, р) записывается в виде

s in  А
F (u ,p )  =  —^ F 0 (u,p) +  s Ш Д 2 j  - д .  тс/ X

I = ---  со
1Ф О

Ы(,(х) И2тЛх р 
X ЪАпе - [2<а~р)х« е~~т~ в Г ~ , (2)

П

г д е  2А =  ^ — ди скрет  переключения фазы в ф азовращ ателях  

(t — разрядность  фазовращателей); £(>Сл) — начальное фазовое
* Отклонения максим ум а ДН  могут обуславливаться т а к ж е  смещением эле­

ментов Ф АР от заданны х положений, однако данный фактор авторами не рас­
сматривался.
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распределение в раскрыве АР* (фаза во збуж ден и я  излучатей  
при одинаковом состоянии всех фазовращ ателей).

Начальное фазовое распределение 1(хп) определено с точнос­
тью до фазовой постоянной ф0, U *n )  =1о{хп) +Фо, где ф0 может 
быть произвольной величиной. Изменение 'фо приводит, к а к  следует 
из (2) ( к  флюктуациям Д Н  и к флюктуациям направления макси­
мума ДН. Поэтому положение НГМ целесообразно находить по 
ДН, полученной усреднением по всем начальным фазовым рас­
пределениям ф0) равномерно размещенным в интервале 0...2л.

Усредняя (2) по фо, имеем
sin АР ( и ,р ) = -—  р 0 (ц,р), (3)

т. е. ДН, полученные усреднением реализаций по фазовой посто­
янной ф0 в статическом и в динамическом режимах одинаковы

„ sin Д
и совпадают с точностью до постоянной—д —  с ДН г 0(« , р),

соответствующей применению плавных фазовращателей. Совпа­
дают и направления главного максимума, полученных усреднение 
ем Д Н  по фазовой константе в статическом и динамическом ре­
жимах.

В области главного максимума дисперсия а2(и, р) динамиче­
ской ДН  (и = и0= const) по мощности является практически по­
стоянной о2(и, р )= а 2(и0, р0) = а2, и НГМ, найденное по усреднен­
ной динамической ДН |F(u, р) |2, совпадает с соответствующим 
значением, определенном в статическом режиме. Это справедливо 
и при юстировке, выполняемой по амплитудной ДН.

Таким образом, методика определения НГМ заключается в из­
мерении ДН в динамическом режиме, усреднении результатов 
измерений по значениям фо и нахождении направления максиму­
ма усредненной динамической ДН.
Однако на практике НГМ определяют 
либо по однократно измеренной дина­
мической ДН, либо на основании из­
мерений, усредненных по ограничен­
ному числу N различных значений фа­
зовой постоянной ф0. При конечном 
числе реализаций ф0 НГМ получают 
с погрешностью. Оценим вначале по­
грешность юстировки при однократ­
ном измерении динамической ДН.

К ак  уж е  отмечалось, в области главного максимума можно* 
считать дисперсию динамической Д Н  постоянной, т. е. полагать, 
что «коридор» м еж ду  кривыми |F0(u, р)\2± а(и , р) имеет посто­
янную ширину (рисунок). Аппроксимируем усредненную норми­

* Н ачальное фазовое распределение применяют, к а к  правило, д л я  «р азр у ­
ш ения» коммутационных лепестков в Д Н  Ф АР.
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рованную динамическую ДН  в области главного максимума па­
раболой

|/г(«.̂ )|2= -  ;4(Р-Ро)2+1. (4)
г

Здесь р0 — направление фазирования, соответствующее максимуму 
средней Д Н ; ц, — ширина Д Н  по уровню половинной мощности.

К ак  видно из рисунка, дисперсия О2 направления главного 
максимума, найденного по максимуму измерений динамической 
ДН , удовлетворяет условию й 2< 6 р 2, где бр находится к ак  решение 
уравнения

1Л> («> Ро +  8/, )Р +  °о =  1 — 30- (5)
Из (4 ) ,  (5) окончательно имеем соотношение для  определения 
дисперсии и 2 НГМ £22<(х20о (6 ) .  Входящ ая в него величина Оо рас­
считывается непосредственно из (2) с учетом известного распре­
деления комплексных амплитуд возбуждения ФАР А п, начально­
го фазового распределения £(х„) и дискрета 2Д переключения 
фазы фазовращателями. Заметим, что если НГМ определяется 
усреднением N ДН, измеренных в динамическом режиме при р аз ­
личных фазовых константах сро, то величина оо в оценке (6) з а ­
меняется на 0о/ УЙ.

Рассмотренная методика юстировки, учитывающая только одно 
измеренное (максимальное) значение динамической ДН, не ис­
пользует всей информации, получаемой при измерениях. Суще­
ственного увеличения точности юстировки, а т а к ж е  сокращения 
необходимого для  достижения заданной точности числа измерений 
реализаций Д Н  можно достичь, если НГМ находить не по одно­
м у  максимальному значению динамической ДН, а по максимуму 
некоторой функции, аппроксимирующей динамическую ДН.

Д л я  аппроксимации динамической Д Н  в области максимума

возьмем  полином второй степени 1/==2ау9/ (7). гд е  д1 в* 92,

цг =  р } <7з =  1; а} — коэффициенты полинома.

Коэффициенты а,} н аходят  по М известным значениям поли­
нома у1, ... ул г(М > 3) решением линейных уравнений (8), 
г д е  ¥  =  \\ут \\ — матрица-столбец из М значений полинома;

т  =  \ ,...М , / =  1, . . . ,  3 — матрица значения^-;

А — — матрица-столбец  коэффициентов полинома.

При подстановке в (8) значений ут , полученных при измере­
нии реализации динамической ДН, система уравнений оказы ва­
ется несовместной, поскольку, к а к  правило, М^>3.

В этом случае коэффициенты аппроксимирующего полинома 
целесообразно рассчитывать методом наименьших квадратов, со­
гласно которому они находятся из условия минимума суммы
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М [  3 \ 2

Я  =  2  *т \Ут -  2  О/ Чт,1 • (9 )т —1 V 1-1 1

о °макс ШаХг , > 1
ЗдеСЬ $ т ~  /' у  °макс ~  т  [а (Рт)]'

а \Рт) т
Минимум суммы (9) дости гается  при определении коэффици­

ентов а1 по формуле А — У  (10),, г д е  =  — 
диагональная  квадр атн ая  матрица размера М х М  с элементами 8т .

После вычисления коэффициентов полинома а,- значение на­
правления фазирования рмзкс, соответствующего максимуму сред­
ней динамической ДН, определяется, к а к  следует из (7 ) ,  по фор- 
муле

^макс= — 2 ( П)

При получении соотношений (8)... (10) для  коэффициентов а/ 
предполагалось, что флюктуации отсчетов ут  в реализации ди­
намической Д Н  некоррелированы. Можно показать, что количест­
во таких отсчетов в пределах ширины главного максимума по 
уровню половинной мощности составляет примерно я/2А. Это

^Д
и обуславливает наиболее целесообразный шаг Ар=  ——  изме­

нения углов фазирования при измерении Д Н  в динамическом ре­
ж име для  получения коэффициентов а/ аппроксимирующего поли­
нома. Статистические характеристики направления главного м ак ­
симума Рмакс, найденного по аппроксимирующему полиному, оп­
ределяются статистическими характеристиками коэффициентов 
данного полинома. Оцениваем дисперсию в2 величин рМакс, 
полагая, что дисперсия а2 динамической Д

главного максимума и м ала о2<С1. Тогда

р
Т постоянна в области

Д а 1
а,- < 1 ,  где Аа,-=*

= а ~ а !, /=1, 2.
Из формулы (11) с точностью до членов второго порядка ма- 

Д а.)
лости относительно ------ имеемах

р  (12)  
Ииакс 2а , 2 а , 2£

Выберем начало отсчета у гл о в  фазирования р  таким образом, 
чтобы а 2 =  0. Т огда  р макс =  0-

Из выражения (12) получим

_  Д а* ,
Рмакс =  ^ ;  °Р =  о^~’ ( 13)2 а х 2 ах
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где Од — дисперсия коэффициента а2,

^ м . м  +  щ г м .  +  ^ Д р  (14)

.....  и,
Здесь 2М.1-\г\=М — число измерений; Др=  - д ----- шаг измене­

ния углов фазирования при измерении динамической Д Н  в ин­
тервале углов, соответствующих ширине главного лепестка ис­
следуемой ДН. П одставляя (14) в (13), записываем

(16)

Итак, среднее значение НГМ, найденное по аппроксимирую­
щей кривой, совпадает с направлением максимума средней дина­
мической ДН, а его дисперсия пропорциональна дисперсии дина­
мической Д Н  в области максимума и обратно пропорциональна 
числу М независимых отсчетов динамической ДН.

Точность юстировки можно повысить, определив направление 
главного максимума по аппроксимирующему полиному при одно­
временном усреднении по результатам измерений с различной фа­
зовой постоянной фо. Тогда значение М в формуле (15) зам е­
няется на произведение М-Ы, где N — число измерений динами­
ческой Д Н  с различными постоянными фо.

Предложенную методику юстировки ФАР можно обобщить для  
случая измерения характеристик двумерных ФАР.

Рассматривалась методика юстировки антенны в дальней зоне. 
Юстировка крупноапертурных ФАР, дальняя зона которых зн а­
чительно удалена от антенны, проводится аналогично и на более 
близких расстояниях при сочетании динамического метода юсти­
ровки с методом фокусирования.
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И. Н. ПРЕСНЯКОВ, канд. техн. н аук , О. В. СЫТНИК, канд . техн. н аук

АЛГОРИТМ  АДАПТИВНОГО ФОРМИРОВАНИЯ ДИ АГРАМ М Ы  
НАПРАВЛЕННОСТИ АНТЕННОЙ РЕШ ЕТКИ В УСЛОВИЯХ ИНТЕНСИВНЫХ

СИГНАЛОВ И ПОМЕХ

Развитие цифровой техники обработки сигналов позволяет 
строить сложные антенные системы, выходной сигнал которых по­
лучается в результате определенной обработки сигналов, приня­
ты х каж ды м  элементом антенны. Обработка сигналов позволяет 
улучшить характеристики антенны и извлечь из принимаемых сиг­
налов большую по сравнению с антеннами без обработки инфор­
мацию об объектах, излучающих эти сигналы. В частности, с по­
мощью таких алгоритмов можно автоматически подавлять поме­
хи, действующие в области боковых лепестков диаграммы 
направленности (ДН) антенны. Наиболее важны е качественные 
показатели для  алгоритмов подавления боковых лепестков — ско­
рость адаптации и степень подавления помех. Д л я  алгоритмов 
типа Хоуэлса—Эпплбаума [1] оптимальный в смысле критерия 
максимума соотношения сигнал—помеха вектор весовых коэффи­
циентов (ВВК) адаптивной антенной решетки (ААР) вычисляется 
в  соответствии с соотношением

г уПр(£), (1)

где ц. — константа, определяющая начальный уровень тепловых 

шумов в решетке; /?пр =  Е {-X* (к) Х Г(А)} — выборочная простран-—У
ственная корреляционная матрица; Х(к) — вектор мгновенных

отсчетов смеси сигнала и помех на элементах решетки; 7упр — 
вектор управления Д Н  ААР, определяющий положение главного 
максимума Д Н  относительно нормали к  плоскости решетки. 

Выражение (1) позволяет вычислить оптимальный ВВК ААР

при условии, что оценка матрицы Нъ$(к) образована только поме­
хами, действующими в области боковых лепестков Д Н  АР, т. е.

—*■

когда  вклад  полезного сигнала в матрицу Ящ>(к) незначителен. 
Следовательно, соотношение сигнал-помеха -С1. Теоретический 
и экспериментальный анализ этого алгоритма, проведенный в р а ­
боте [2 ] ,  показал, что удовлетворительная работа алгоритма от­
мечается при соотношениях помеха—сигнал более 30 дБ.

Если ж е  мощность полезного сигнала достаточно велика, Д Н  
ААР .сильно искаж ается , усиление в главном максимуме снижает­
ся ,  что может привести к ухудшению соотношения сигнал—помеха.
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Рассмотрим подход к синтезу алгоритмов подавления помех, дей­
ствующих в области боковых лепестков Д Н  ААР, Лишенных у к а ­
занного недостатка. В ряде задач  раиолокации и связи оценка 
выборочной пространственной корреляционной матрицы может 
быть представлена в виде

Rnp(k )= C (k )  +  B (k). (2)

Д л я  упрощения дальнейшего рассмотрения осуществим переход 
в частотную область. При этом равенство (2) запишется к ак

R ( f )  — c  (/ )  +  в  (/), (3)

где C(f) — матрица спектральных коэффициентов сигналов, дей­

ствующих в зоне главного лепестка антенны; B (f)  — матрица 
взаимных спектральных коэффициентов помех, действующих в об­
ласти боковых лепестков ААР и тепловых шумов элементов АР. 
Оптимальный ВВК. ААР, максимизирующий соотношение сигнал—

помеха на выходе АР, есть собственный вектор матрицы B (f), 
соответствующий минимальному ее собственному числу [3].

Введением матрицы T(f) преобразуем B (f)  так :

Г ( / Й ( / ) Г ^ ( / )  =  « » (/ ) Л  (4)
-*■ ■— 

где / — единичная матрица; сг2(7) — спектральная плотность при­
веденных шумов.

Применяя преобразование T(f) ко всем элементам соотноше­
ния (3), имеем

т ( f )  R  ( / )  Т*т (/) =  T ( f ) C  (/) Т ' т ( / ) +  Т  (/ )  ВЦ)  т*т( Л

или

~R(f) =  C ( f)+ o * ( f) i  (5 )
где

~R(/)— ~т( f ) R ( f ) T * T( f y ,  с (/ )=  T ( f ) C ( f ) T * T ( f ) .

Если сигнал, действующий в главном лепестке Д Н  АР, узкополос­

ный гауссовский процесс, то матрица C(f) будет невырождена. 

Д л я  нее справедливо представление C (f)e(f) —e(f)e (f). Здесь e (f)—

собственный вектор матрицы C(f), соответствующий собственному 
числу e(f).

Т огда  д л я  (5) запишем C( f) е (/ ) +  о2 (/) / е (/) — е (/ ) е (/).
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Поскольку матрица R (f)  является матрицей общего вида, то 
на основании теоремы Виландта—Гофмана для  собственных чисел 

—►

матрицы R (f)  справедливо следующее неравенство:

i>\e«(f)-eck(f)\2<£h(f)\2, (6)
Л - 1  л= 1

где верхние индексы R, С обозначают принадлежность собствен­
ного числа соответствующей матрице.

Д л я  того, чтобы воспользоваться неравенством (6) для  вычис­
ления оптимального ВВК ААР, необходимо получить оценку м ат ­

рицы помех B (f), выразив ее через спектральную интенсивность 
поля помеховых сигналов в месте расположения элементов АР, 
которую нетрудно измерить.

Такую оценку найдем, предположив, что распределение амп­
литуд вектора напряжений, наводимого в элементах ААР, удов­
летворяет многомерному гауссовскому закону

M N  (  М  -  \

р  (X) =  ( 2 * Г  2 det (В-*/* ехр  ( -  т  2  X I В - ' х Л  (7)

где N — размерность пространственной выборки (число элемен­

тов вектора X ); М — объем временной выборки.
Логарифмируя обе части (7) и опуская несущественные мно­

жители, получаем

р (В', вш) = -  In det (Вш) -  (1/М) 2  ХТтВ-'Хм. (8)
т = 1

Учитывая, что

Х*ТВ~'Х =  tr ф тВ - гХ) — tr (А В) =  tr (В А) =  tr (В~' X  Х *т), 

записываем

р (В', B J  =  -  In det ( 5 Щ) -  tr (В -1 (1/Ж) X 

X 2  X m X 'J) = -  In det { B J  -  tr (B~' B'). (9)
m —1

Очевидно, что в силу гауссовости помех матрица Вш удовлет­
воряет условию теплицевости и, следовательно, допускает следую­
щее представление:

Вш=.В>ш + ?1УкГГ, (Ю)

где _  спектральная интенсивность сигнала, изученного 6-м 

источником помехи; Yu — вектор фазовых задерж ек  напряжений
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помехи на элементах ААР, определяющий наклон фронта волны

£-й помехи относительно плоскости решетки; Вщ — спектрально­
корреляционная матрица изотропных тепловых шумов, приходя­
щих из к-го пространственного элемента.

Используя известную лемму об обращении матрицы, с учетом
(10) , имеем

в -1 -  д а - 1 -  Ы 0 + 'Ра*ПЧВ1)-'Ук)-ф ш)-1 К г лгСв\у - 1. (И

Выражение для  с!е1(Лш)  в (9) с учетом (10) запишем с помо­
щью выражения:

в ш = в*ш + *1у к О (/ + 0 -1  Уь У*т (О- )* Т)0* 7-.

З д е сь  О — И1!2 и н аходи тся  на основании теорем ы 1 о р аз ­

ложении положительно-определенной матрицы А — а тИи,

У Т 2, - - , У с 1 п) ^ -  е. В кш= ' д о * т.

Обозначим УТ == б -1 У*, то гд а

(вщ) =  (Ы ((?) <Ы (/ + &№*т) де1 ( Ъ*Т) =

= (1е1 (5 Ъ*т) (1е1 (/+ ЧРШ*1').

М атрица /+|а*№ ’№*т им еет  N  — 1 собственных ч и с е л ,  равных 1 

и одно собственное число, равное 1 т ак  к ак

(/ + и2 ̂  ^*т) XV = & + [х|( &*тугур = (1 + . ц* №*ТЮ 47.
Детерминант любой матрицы есть произведение ее собствен­

ных чисел, поэтому

ё е !  ( 7 -Ь р1&№*7) =  1 + ^ ^ ^ Г = 1  + р 1 ( 5 - 1 Ук)*т ( 6 - 1 Ум)=~

=  1 + ^ г 7 ( 5 - 1г о - 1к *.

Поскольку

5 *  = 0 0 * г  ( ^ * ) “ 1== (0 * т ) -1 0  и'

6е1 (7 +  ^  =  1 +  р1Гкт(Вш)-'Уи, то

<1е1 (Вш) «  <1е1 ( В>ш) (1 +  1$ Г кт(В>ш)-'У к). (12)
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Подставляя (11), (12) в (9), имеем

~р(В', Вш) =» — In (1 +  Н'й?*г(^ш)_1^а) ~  in det (£?*) —

-  tr { ( h r 1#  -  [ w w m h y ' h n r m - ' M - '

-------Inp (|»2) -  In det (£ * )  -  tr { В Д - 'Я '}  -

-  tr [ (^/p  и ) )  t o - 1̂  r j m - ' h  ■ ( i3 )

З д е с ь  P ( ^  =  ( l +1*2 ? ; r ( 5 ‘ ) - % ) • '

Выражение (13) явным образом зависит от искомой спектраль­
ной интенсивности помех

Найдем производную от (13) и приравняем ее  к нулю при
/ ч

условии , Ч Т О 1*2 =  [Л2, т. е.

др (В \ В ш) 
д(р-1)

Ь*2 =  Й  или р - ‘ ( ^ )

X (1 -  1ф  1т |(5* ) - «> *  У*/ (К )~ ГВ'} =  0. (14)

У читы вая , что (А В) — tr (В А), где  А =  [ ( 5 * ) - 1 Кй]— (Л^Х1) 

матрица, а В =  [К ’ 7" ^ * ) - 1 В'] — (1 х А > м ат р и ц а ,  записываем

*  К 5*  ) - ^ *  = 1г

но К‘ г (В‘ )-15 ' ( 5 * ) _1Ка — (1х1 )-м атри ц а , следовательно,

*  (Г 7  ( £ * ) - ! £ ' (Я* ) - > г ;} =

П одставляя полученное выражение в (14), находим

й  =  ( 1 -  П г й ) _1 ^*)/К К т{вкш) - 1Ук)г +

+  У*кт^ 1 У Гв'Свкш)~хУ к\- ( 15)
-*■ -*■ -у - *

О чевидно, что в точке =  р*. 5 *  =  £ '  а В'(В^)~1 — I , т. е .  в 

знаменателе (15), справедлива замена

( 1б)
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Тождество (16) легко доказать , используя лемму об обращении 
матрицы и представления (10), (11):

К '  -  ( « У - ‘ -1*2 р -1«  К т Т О " 1-

Домножим обе части последнего выражения справа на У*:

Ь  =  -  и  (р*) (В* ) - ! ? *  П г( ^ ш) - ^ ь

г д е  г* ( [ $  =  |*£ р -1 ( ^ )

или Д -»  К, =, ( В ^ Г н  (1 -  т* (1x2) У Щ В ^ П ) .

Второе слагаемое правой части (17) распишем к ак

7* И )  П Г &ш)~' П  =  -  ^  ,

тогда выражение в круглых скобках (17) примет вид

------------^ ------- —  “ Р - « -
1 +  Г № шу-1 П

Откуда

в - 1п = г ч * 1 ) т - ' г к,
-*■ -*■ . >

Обозначив квадратичную  форму У*кг (В^)- 1Ук «* а* из (15), п олу­
чим

=  —71 1°* ч -• (18)к а * ( 1 + а * )  '  '

Подставляя (18) в (10) и учитывая, что в области боковых ле­
пестков Д Н  АР действует не один, а р источников помех, имеем 
оценку матрицы модели помехового поля в виде

+  (19) 

Все параметры, входящие в (19), известны, за исключением числа 
сигналов р, которое может быть вычислено по минимуму инфор­
мационного критерия Аканке, согласно работе [4 ] .  Поэтому оцен­
ка минимального собственного числа матрицы (19) и соответст­
вующего ему собственного вектора может быть определена 
известными методами матричной алгебры.
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Поскольку полезные сигналы, действующие в главном лепест­
ке, и помехи, действующие в области боковых лепестков, я в л я ­
ются, к ак  указывалось ранее, узкополосными гауссовскими про­

цессами, то матрицы #(/), С('/) и ВЦ) есть эрмитовы матрицы, 
для  собственных чисел которых теорема Виландта—Гофмана (6) 
превращается в неравенство

т  ' т  т  ^

2  « ? ( / ) <  2  « £ 0  +  2 « *  (А, (20)

г д е  /те — набор натуральных чисел 1 $  ^  Л/, причем,
неравенство (20) переходит в равенство  при /п =  Л/, т. е.

£  * ? (/ )  =  2  *£(/) + 2  М Л -  (21)*«=1 *=1 *=1

Собственные числа соответствующих матриц, согласно (21), м ож ­
но определить, если исходить из утверждения, что д л я  любого т  
в (20) 1 < т < Я  справедливы следующие неравенства:

ет <  еМ +  е* (/) <  еСт  ( 0  +  ОДГ (/);

е « Ф  > е ? ф  +  от (/У, е 1  > < ( / ) + а 1 (/).

Результирующий ВВК ААР при этом будет образован из двух  
компонент, одна из которых обеспечивает формирование ДН, м ак ­
симально усиливающей полезный сигнал без учета влияния помех, 
а д р угая  — обеспечивает формирование Д Н  ААР с провалами 
в области боковых лепест­
ков АР в направлениях, со- . 
ответствующих направлени- 
ям  прихода помеховых С И Г - % ). 
налов. 5

Моделирование на ЭВМ  20- 
восьмиэлементной ААР, со- ^  
стоящей из изотропных из­
лучателей, ВВК которой о- 
формировался в соответ­
ствии с изложенным подхо­
дом, показало эффектив- 20- 
ность рассмотренного под­
хода д л я  синтеза оптималь- 30- 
ных Д Н  ААР в сложных ^  
помеховых обстановках. На 
рисунке (кривая 1) изобра­
ж ена Д Н  ААР, работающей в соответствии с алгоритмом 
и ДН  ААР (кривая 2), ВВК которой формировался в соответствии 
с изложенным подходом.
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За нулевой уровень принят уровень теплового шума в элемен­
тах  ААР. Угловое положение трех источников помех отмечено на 
рисунке стрелками, мощности сигналов которых составляли соот-. 
ветственно 30, 45, 25 дБ. Мощность полезного сигнала, действую­
щего в главном лепестке Д Н  ААР, превышала уровень тепловых 
шумов на .15 дБ. Эффективная ширина спектра излучаемых сиг­
налов и помех для  каждого  источника не превышала 0,1 А/Пр ААР. 
Кривая 3 иллюстрирует Д Н  ААР без адаптации.

К ак  показано на рисунке, адаптация Д Н  ААР по алгоритму 
(1) при условии действия достаточно сильного сигнала в главном 
лепестке приводит к значительному снижению общего усиления 
антенны и ухудшению соотношения сигнал-помеха в результате 
усиления влияния тепловых шумов на выходной сигнал АР.

Применив рассмотренный подход к синтезу ВВК ААР, можно 
сформировать максимум ДН ААР в направлении прихода полез­
ного сигнала и провалы в направлении на помехи, что позволит 
получить преимущество в соотношении сигнал—помеха по сравне­
нию с алгоритмами типа (1) и АР без адаптации. Этот выигрыш 
зависит от соотношения мощностей полезного сигнала и помех, 
количества помех и их пространственного расположения.

Список литературы : 1. Applebaum S. P. A daptive Arrays//IEEE T rans, on An­
ten n as and P ropaqat. 1976. Vol. AP-24, N 5. P. 585—598. 2. Гейбриел В. Ф. 
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А. Ф. МАСЛОВ, д-р техн. н аук , К. П. НЕСТЕРОВ, А. Б. ЖОЛОБЕНКО

МО ДЕЛИ РО ВАНИ Е КВАЗИОПТИМАЛЬНОГО АЛГОРИ ТМ А ИЗМЕРЕНИЯ 
ФАЗЫ  СИГНАЛА НА ВЫХОДАХ ЭЛЕМЕНТОВ АНТЕННОЙ РЕШ ЕТКИ, 

РАБОТАЮЩЕЙ В НЕОДНОРОДНОЙ СРЕДЕ ПРИ НАЛИЧИИ 
КОРРЕЛИРОВАННОЙ ПОМЕХИ

Синтез квазиоптимального алгоритма обнаружения и измере­
ния амплитуд и фаз сигналов на выходах элементов антенной ре­
шетки (А Р ) ,  работающей в неоднородной среде, в присутствии 
собственных независимых шумов и коррелированных помех про­
изведен в работе [1 ] .  Анализ точности фильтрации в указанной 
работе не проводился.

Цель работы — получение количественных оценок точности 
фильтрации фазы сигнала и помехи в установившемся режиме ра­
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боты алгоритма измерения в зависимости от отношений сигнал- 
шум (с-ш) и помеха-шум (п-ш) для  различных значений дис­
персий флюктуаций фаз на входах элементов антенной решетки 
и различных значений радиусов корреляций падающих фазовых 
фронтов сигнала и помехи путем цифрового моделирования на 
ЭВМ.

Д л я  проведения цифрового моделирования выбрана линейная 
АР, содерж ащ ая пять эквидистантно расположенных элементов

с периодом d = n - ^ —, на выходах которых наблюдается полезный

сигнал и помеха на фоне аддитивных белых шумов в каж дом  эле­
менте: __
у  (a, t) — _ДС COS (wct +  <р(а, 0 )  +  4 n C0s((Dnf +  ?п (<М)) + Ц М ) ,  а = 0 , 4 ,

(1)
где а  — номер элемента АР; £(а, t) — мешающие воздействия 
типа белый шум с характеристиками < | (а ,  t )> = 0 ,

(а, t) \ (Р, t - f  *)) =  N (а, р) 3 (х), N  (а, Р) =/V0, а =  Р;

Л^(а,Р) =  0,
где N0 — спектральная плотность шумов в элементах решетки.

Индексы «с »  и «п» относятся соответственно к параметрам 
сигнала и помехи. Параметры юс и соп являются несущими часто­
тами полезного сигнала и помехи, которые полагаем известными.

Допустим, что амплитуды сигнала и помехи не флюктуируют. 
В разложении случайной фазы ф(.)(а, t) в ряд  по ортогональным 
дискретным многочленам Чебышева для  равноотстоящих точек 
[3] со случайными коэффициентами ^ -)(/) возьмем число сл а га ­
емых равное числу элементов АР:

ср(.)(а, *) =  £  'И'ЧО^М®)» а =  0 ,4 .  (2)
/=о

1 (_1)'SC'S.C'?
З десь  Pj (а) =  2 ]  4 ~з~' (4  J_ J z \ \ — — ортогональные мно-

4=0 ’
гочлены Чебыш ева, ( а — 1 )W — обобщенная степень , ( а— =

Ошибка аппроксимации в этом случае равна нулю.. Следова­
тельно, точность фильтрации фазы сигнала и помехи будет опре­
деляться только квазиоптимальным алгоритмом измерения. В вы ­
ражениях (• ) означает, что индексом может быть «с »  и «п». Д а ­
лее предполагаем, что tyj'Ht) представляют собой марковские г а ­
уссовские процессы, заданные дифференциальными уравнениями

(0  =  -  р у ц щ  +  5}*> (t), J =  0А , (3)

79



где Ц(-)( 0 —нормальные белые формирующие шумы с нулевыми 
средними и корреляционными функциями:

<«}•>(<) а  +  х) >  =  1  Л ^ 8  ( т ) ,  у, т  =  (1,4.

Из (2) следует, что коэффициенты разложения зависят
от фазы в элементах АР согласно выражению

* у » ( о - 2 ? < о ( м ) я у (а ) ,/  =  б я  (4;

Следовательно, элементы дисперсионной матрицы коэффициентов 
разложения Ф|-)( 0  с учетом равных дисперсий флюктуаций фазы 
в элементах АР определяются по формуле

Щ  =  (0 )+  £  г(-) (Да) £.у (Д я)\  I, / =  ОД; (5;

Ьц (Ап) — 2  (4 —■ а) Р) (4 — а — Дя) +  Р, (4 — а—Ап) Р] (4— а));
а«0

г(-)(Дд) =  ехр ( — 7̂ !)> Д« =  а — Р, С<¥'> = ^ -,

в которой р£-)( 0 — радиус корреляции фазового фронта сигнала 
и помехи; й — период решетки; 0 ^  — дисперсия флюктуации 
фазы сигнала и помехи в элементах АР. Таким образом, корреля­
ционные связи м еж ду  фазами в элементах решетки переходят 
в  корреляционные связи м еж ду коэффициентами разложения.

Предполагаем, что по— Г)
5 х! %

Рис .  1

лезныи сигнал и помеха 
взаимно некоррелирова- 
ны. Моделирование флюк 
туаций фазы сигнала \ 
помехи в каж дом  элемен­
те АР выполним по струк 
турной схеме (рис. 1) 

На вход формирующего фильтра подается векторный белый шу\

Е(,) ( 0  заданной интенсивности с некоррелированными компонен­
тами. Требуемые корреляционные связи м еж ду коэффициентами 
разложения получаем путем умножения векторного случайного 
процесса с выхода формирующего фильтра на треугольную матриц) 
коэффициентов На выходе усилителя с векторным коэффици
ентом усиления М<•> получаем случайные коэффициенты разло- 
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жения фазы. Величины а\'), М ! -) рассчитывают, решая систему 
алгебраических уравнений

На выходе перемножителя векторов коэффициентов разлож е­
ния фазы на матрицу значений ортогональных многочленов Чебы­
шева в точках расположения элементов решетки получаем фазо­
вые фронты сигнала и помехи с заданной дисперсией флюктуаций 
фазы в элементах АР и заданным радиусом корреляции.

С выходов элементов АР полезный сигнал, помеха и аддитив­
ный белый шум подаются на систему оптимальной фильтрации. 
Уравнения для оценок коэффициентов разложения фазы сигнала 
и помехи без учета флюктуаций амплитуд в соответствии с [1] 
принимают вид

^ i c ) ( 0  =  - P j - ¥ / ) (<)+Ф)->./ =  б д  (6)

4 4

где  Ф ( 0 -  2  ( / '  (а, /) £  я <;> (/) Рг («) +  / п (а,О
0 а —0 . f= 0  '  1=0

/<•> (а, * ) =  г (а, t) .A(.)Sin (а>(.)/ +  ср(0 (а, t));
л -

е (а, t) =  у {а, 0  — Лс соз(шс* -|- <рс (а,/))— ^ nCOS((on̂ + ?п (М ))\

Выполняя преобразования, пренебрегая вибрационными членами 
с удвоенной частотой, имеем

/ с (а, *) =  Лс(Л с sin ('fс (а, t) — фс (а. 0 )  +  Лп sin (Ди>* +  <рп(а, t ) —
Л Л -

— ?с(« ,0)  —  An sin (Дш/ +  (а, о  — <Рс (а, 0 )  — S (*. 0  X

X  Sin (wc/ +  срс (а, /))); • (7)
А

/ п (а, f) =  Лп (i4„sin («п (а, 0  — <р„ (а, t)) +  Лс sin (— До>/ +  <рс (а/)— 

— «п ( М ) )  — Л с Sin ( — Д of +  ?с (а. 0  — rf п (а ,  0 ) “

—  $ ( а , /)sin(u>nf +  ? П( М ) ) ) .  (8 )

гд е  Аю =  (в„ — <йс, Лс, Ап — априорные значения ам п ли туды  си г­
нала и помехи, Ку£с, К™ Л-""— апостериорные дисперсии оши­
бок оценивания коэффициентов разлож ения фаз сигнала и по­

мехи. Начальные условия к уравнениям (6) сл едую т  из апри- 
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орных распределений оцениваемых параметров Оценки
фаз получаются из выражений (2) подстановкой в них вместо

Л
(t) величин (/).

Выражения для  апостериорных дисперсий ошибок оценивания 
коэффициентов разложения фазы полезного сигнала и помехи [1] 
в рассматриваемом случае принимают вид

(0 =  4 ^ / >(,> -  * V ('W  + ОЦ", i , } =  0Д. (9)

Здесь

(

4 4

S  свс (*- о  2  щ ^ к ^ р л * ) р л «) +

а=*=0 ^,v«0

4 \
+ £п (М) 2  ^ ; )п И  р -> (“) + cos (Дю/ Н*-срп (a, t) — срс (а, t) I X

|Л,, = 0  ̂ /
4

х  2  Щ ?  (О *V n (о + (о ^-;)с (0) р. (* )я  («)), (Ю)
|j- ,v « 0

А  Д

g 0) (а , 0  =  s (а, )̂ Л (.) COS («>(.)/+ ср( . )  (а, t)).

Чтобы получить систему уравнений для апостериорных дисперсий 
ошибок оценивания коэффициентов разложения.фаз полезного сиг­
нала и помехи в (9) вместо (• )  нужно подставить индексы «с»  
или «п» в соответствии с индексами «а» и «.]». При таком соответ­
ствии очевидно, что /С̂ )(-)( 0  Л ];)(-)(0-

После преобразований в (10),  пренебрегая вибрационными сл а­
гаемыми с удвоенной частотой, получаем

£с (a , t) =  Ас (Ас cos (срс (a, t) — срс (а , /)) +  Ап cos (Дш* - f  срп (а, *) —
А Л  л  —•

— срс (а, *)) — Лп cos (Дш  ̂+  f u (а, t) — срс (а, /)) +

+  * ( a I * ) c o s ( w c /-f-<flc(a , f ) ) ) ;  (П)
А  А

gu (а, 0  =  А а {Ап COS (<рп (а, о  — «Рп (a, t)) +  Ас cos (— АШ +  ср с (а,Г) —

— ?п (а, 0 )  — Ас cos (— Дсог1 - f  ? с (а, /)— срп (а, 0 )  +

+  ;  (a, ^ )cos(aW  +  <fn (а, 0 ) ) -  (12)

Цифровое моделирование дифференциальных уравнений (3),
(6 ),  (9) проводилось в соответствии с методикой, изложенной
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в работе [2]. Рассчитывались флюктуационньїе характеристики 
апостериорных дисперсий ошибок оценивания коэффициентов раз­
ложения фазы сигнала и помехи, флюктуационньїе характеристи­
ки ошибок измерения фазы сигнала и помехи в элементах АР

А

Д<р(.) (а, )̂ =  ср(.) (а, і ) ф(.) (а, /), а т а к ж е  средний КНД самоф оку­
сирующейся антенной решетки (СФ АР). Расчеты проводились 
при отношениях с-ш и п-ш, равных дК > =  2; 8; 32; 128; ф лю кту­
ациях фазы полезного сигнала и помехи в элементах  АР оИ =

8 ’ 4 ’ 2
при относительных пространственных р ад и усах

корреляции =  0; 1; 2,5; 5; оо. С<,-) =  0 означает , что фазовый
фронт я в л я ется  8-коррелированным. Отношение с-ш со о т вет ­
с тв уе т  определению, принятому в работе  [1].

При реализации алгоритма оценивания фазы сигнала и помехи 
низкочастотные фильтры в кан алах  фильтрации коэффициентов 
разложения операторы которых определяются видом мо-

1
делей, принятых ДЛЯ фу)(0>И соответственно равны К(/] (0 )= ^ ^ ^ 7 )  

(I
(/?= ------оператор дифференцирования), не будут пропускать

сигналы с частотами большими некоторой фиксированной часто­
ты Й, соответствующей полосе пропускания низкочастотного филь­
тра. В этом случае выражения (7), (8) в уравнениях оценивания 
фазы сигнала и помехи приобретают вид

/<•> (а, / )=  А {.) (Л(.) Э1П (ср(.)(а, і)— <р(.) (а, /))
А

— $ (а , /) э!п (со(.) ґ +  ср(.) (а, /)))• (13)

Это означает, что для 
|Д<|)[>0 каналы фильт­
рации сигнала и помехи 
работают независимо 
друг от друга  и точность 
оценивания фазы помехи 
практически не влияет на 
точность оценивания фа­
зы сигнала и наоборот.

Получаем задачу филь­
трации фазы сигнала на 
фоне аддитивного белого 
шума, описанную в р а ­
боте [2 ] .  Д л я  этого слу­
чая исследовалось влияние 
пространственного радиу­
са  корреляции фазового

м  т  т  т а о  т
Рис. 2

№ Щ і,с
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фронта на качество фокусировки антенны в переходном и установив^ 
шегося режимах работы системы фильтрации. На рис. 2 приведены

графики среднего КНД СФАР при Лс= Л с,<у=■ < 7= 8 . Кривые 1...3

соответствуют случаю, когда предполагаемый относительный р а ­
диус корреляции входного фазового фронта равен истинному 
С9 = 0 ; 1; 5. Их несовпадение приводит к некоторому ухудшению 
качества фокусировки. Кривые 4, 5 получены при условии, что ис- 

! тинный относительный ра-
' ,]2 ______ДИУС корреляции входного

фазового фронта С® = 5 ; а 
параметры системы фильт­
рации рассчитывались в 
предположении С¥, равно­
го 1 и 0 соответственно. 
Подробное влияние качест­
ва информации о простран­
ственном радиусе корреля­
ции на процесс фокусиров­
ки для  различных значений

иг-и(,рт/с

Рис. 4

отношения с—ш показано на рис. 3. По оси абсцисс откладывается 
истинный относительный радиус корреляции входного фазового 
фронта. Кривые 1 соответствуют предполагаемому С? =0, 2 — 
С9 = 1, 3— =5, б—С9 =2,5, кривыми 4 обозначены оптимальные 
огибающие, когда истинный радиус корреляции входного фазового 
фронта совпадает с предполагаемым.

Обозначим: * — средний КНД СФАР в случае  известного 
пространственного ради уса  корреляции, **(С¥) — средний КНД 
д л я  выбранного значения СР. Назовем величину 8х(С<р)== 
=  (х — х (С ?)),/х снижением КНД.

Из анализа семейств кривых видно, что при отсутствии точной 
информации о радиусе корреляции входного фазового фронта его

84



следует предполагать равным половине длины апертуры АР, что 
соответствует Ст =2,5. Здесь снижение КНД не превышает 1 %. 
Выбор радиуса корреляции фазового фронта равным величине 
апертуры АР (С® = 5 ) ,  т ак  ж е  к ак  и предположение о его б- 
коррелированности (Ст = 0 ) ,  может привести к снижению КНД 
примерно на 6 %.

Длительность переходных процессов в системе измерения фа­
зы сигнала не зависит от величины радиуса корреляции фазового 
фронта, что подтверждается кривыми, представленными на рис. 2. 
Аналогичными расчетами установлено такж е , что при увеличении 
отношения с-ш длительность переходных процессов уменьшается; 
а дисперсия флюктуаций фазы в элементах АР не влияет на дли­
тельность переходных процессов.

Пусть помеха действует вместе с сигналом на одной или близ­
ких частотах |АоУ|<0. Тогда низкочастотные фильтры пропуска­
ют слагаемые, связывающие сигнал и помеху. Точность фильтра­
ции фазы сигнала здесь зависит от параметров помехи, если по­
меха действует в области главного лепестка ДН, причем качество 
оценивания ухудш ается по мере сближения источников сигнала 
и помехи.

На рис. 4 приведены графики зависимостей дисперсии ошибки 
оценивания фазы сигнала от разности несущих частот для  раз­
личных дисперсий флюктуаций фаз сигнала и помехи в элементах 
АР при б-коррелированных фазовых фронтах и q<̂') — 32. Верхняя

.  г к  «  , ,пара графиков соответствует о' =  нижняя — о ' “ -^-.Н аправ­

ления прихода фазовых фронтов сигнала и помехи выбраны со­
впадающими.

Таким образом, приведенные выше результаты анализа пока­
зывают, что наличие помехи ухудш ает точность оценивания фазы 
сигнала только в пределах полосы пропускания низкочастотных 
фильтров в каналах  фильтрации коэффициентов разложения фа­
зы. Это влияние тем сильнее, чем ближе несущие частоты.

Д л я  лучшей фокусировки СФАР при неопределенном радиусе 
корреляции фазового фронта для  расчета параметров системы 
фильтрации следует выбирать его равным половине длины апер­
туры АР.

Список литературы : 1. Маслов А. Ф., Нестеров К. П. Квазиоптимальный ал ­
горитм обнаружения сигнала и измерения его параметров на вы ходах  элементов 
антенной решетки, работающей в неоднородной среде при наличии коррелиро­
ванных помех//Радиотехника и электрон. 1986. № 4. С. 710—720. 2. Маслов 
А. Ф., Нестеров К. П., Жолобенко А. Б. М оделирование квазиоптимального 
алгоритма измерения амплитуд и фаз сигналов на вы ходах элементов антенной 
решетки//Радиотехника. 1986. Вып. 78. С. 80—87. 3. Суетин П. К. Классиче­
ские ортогональные многочлены. М ., 1979. 416 с. 4. Тихонов В. И., Кульман 
Н. К. Нелинейная фильтрация и квазикогерентный 'прием сигналов. М ., 1975. 
704 с.

Поступила в редколлегию 27.06,86

65



УДК 538.566

Т. В. ГАВРИЛОВА, канд. физ.-мат. наук

К ВОПРОСУ О РАССЕЯНИИ НЕСТАЦИОНАРНЫХ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫ Х 
ВОЛН ПЕРИОДИЧЕСКИМИ ЭКРАНАМИ

Исследование задачи дифракции амплитудно-модулированного 
(АМ) импульса с гауссовой огибающей на плоской ленточной ре­
шетке, состоящей из бесконечно тонких и идеально проводящих 
лент, проведено в строгой математической постановке [1]. Ис­
пользование метода комплексных амплитуд позволило свести рас­
сматриваемую задачу к  ключевой задаче о рассеянии монохро­
матической плоской волны периодическими препятствиями, мате­
матически строго обоснованное решение которой можно получить 
с помощью развитого аппарата теории дифракции плоских волн 
[2].

Рассеянное периодической решеткой поле представляет собой 
бесконечный набор пространственных гармоник, амплитудные 
и фазовые характеристики которых определяются спектральной 
функцией первичного сигнала и частотной зависимостью переда­
точных функций решетки С (со). При этом компоненты рассеянного 
поля, удовлетворяющие однородному волновому уравнению, у с ­
ловию излучения, граничным условиям иа поверхности периоди­
ческой структуры, а так ж е  условию конечности энергии в любой 
ограниченной области пространства, имеют вид [1]

0 )

(2)

(3)

(4)

(5)

а
(6)
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as =  tg% -

а г с і^ :

2, С 05 (

ш01 І
(7)

(8)' У ^ Ж '  2гс л0 ‘
Здесь I — период решетки; — длина волны падающего поля. 

В работе [I] проведено аналитическое и численное изучение

і
Т.

/ < Ґ 
о"

* ̂

ЛІОІА.

й ?
ТЙй

/ 1 .

Ґ

Ш г,си

Ц5 \ з-2

V .

0,1 0,1 0,} 1,си 
Ь г

Иис. 1 '*

параметров АМ рассеянных полей в узкополосном случае (соо^о-С 
< 1 ,  ©о — несущая частота; Т0 — эффективная длительность пер­
вичного импульса), когда основной вклад  в рассеянное поле вно­
сит только одна распространяющаяся гармоника с 5= 0 .

Проанализируем основные распространяющиеся гармоники 
5=5̂ 0, определенные согласно (2) — (8),  и установим влияние лен­
точной решетки на их изменение. Из (1) — (8) следует, что рас­
пространяющаяся вдоль лучевой координаты га гармоника — амп- 
литудно-модулированный импульс с гауссовой огибающей и ли­
нейной модуляцией частоты. Изменение с расстоянием таких х а ­
рактеристик, к ак  пиковая амплитуда эффективная длитель­
ность Тя, а т акж е  появление скорости качания частоты р* и фазо­
вого набега Ц, приводящие к деформации пространственной
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гармоники при распространении, связано с непостоянством г-й 
составляющей групповой скорости в пределах полосы частот, з а ­
нятой первичным сигналом [3].

Пиковая амплитуда определенная выражением (2 ) ,  про­
порциональна модулю передаточного коэффициента (*0), 
а следовательно [2J, есть функция номера гармоники s, периода 
ленточной решетки t и ширины ее щелей d. По мере увели­
чения номера гармоники пиковая амплитуда уменьшается. При 
распространении гармоники ее пиковая амплитуда изменяет­
ся  прямо пропорционально длительности первичного импульса

Т 0. В случае  больших zs, если вы полняется  условие a\JT\ »  1 (9), 
ам п ли туда  гармоники уменьш ается с ростом расстояния про­
порционально XjV zs.

Эффективная длительность распространяющейся гармоники, 
описываемая выражением (3 ),  увеличивается с ростом координа­
ты zs, причем тем быстрее, чем больше номер гармоники и меньше 
длительность первичного импульса. На больших расстояниях от 
решетки, когда справедливо условие (9), эффективная длитель­
ность s -й гармоники растет с расстоянием пр-актически линейно:

=  (10)* ЩсТ»
На рис. 1, а показана зависимость эффективной длительности 

гармоник с s = l и s = 2 от расстояния при различных длительно­
стях первичного импульса. В выбранном диапазоне изменения г 
эффективная длительность первой гармоники практически не ме­
няется, тогда как  гармоника с s = 2 уширяется значительно. От­
метим, что эффективная длительность пространственной гармони­
ки — функция только одного параметра периодической1 структу­
ры I, не зависящ ая от коэффициента заполнения dll. Зависимо­
сти Ти Т2 от периода I приведены на рис. 1, б. Области значитель­
ного увеличения длительности гармоник соответствуют значениям 
периода решетки, при котором выполняется условие щ =э, т. е. 
областям точек «скольжения».

Скорость, с которой перемещается огибающая 5^й гармоники 
вдоль лучевой координаты z.„ постоянна и равна скорости света 
с для  любой гармоники. Однако, если рассматривать произволь­
ную плоскость z — const и следить за  временем прихода к ней 
максимума огибающих пространственных гармоник, то оказы ва­
ется, что к данной плоскости первой приходит основная простран­
ственная гармоника, а все остальные — с запаздыванием на ве­
личину AtS) которая обусловлена различием z-x составляющих 
групповых скоростей пространственных гармоник.

Проекция групповой скорости на ось z s -й гармоники определя­
ется выражением ________ ■

VZ — С̂ 1 ~ (s/*o)2< (И)



следовательно, групповое запаздывание получим из выражения
[4 ] :

( ‘ - 0 - 4  1,21
и

С увеличением номера гармоники и уменьшением несущей час­
тоты первичного сигнала время группового запаздывания возра­
стает. К ак  и эффективная длительность,^величина Д£„ не зависит 
от коэффициента заполнения решетки и обусловлена только ее 
периодом.

На рис. I, в, г даны зависимости времени группового зап азды ­
вания Д4 первой и второй пространственных гармоник от расстоя­
ния г и периода структуры I соответственно (кривые 1, V полу­
чены при Го = 0,03 не, 2, 2' — 0,05 не).

Фазовый набег пространственной гармоники, опр!еделяемый
(6), состоит из двух слагаемых. Одно из них — аргумент пере­
даточной функции ленточной решетки, зависящий от ее периода 
и коэффициента заполнения, а второе обусловлено дисперсией 
продольного волнового числа и является дополнительным по 
сравнению со случаем рассеяния плоской монохроматической вол­
ны. Дополнительный фазовый набег зависит от периода / / р ас ­
стояния г, его значение прямо пропорционально номеру гармони­
ки и обратно пропорционально первоначальной длительности сиг­
нала Т0. Пространственные гармоники рассеянного поля есть ча- 
стотно-модулированные сигналы, мгновенную частоту которых 
в каждой точке пространства находим из выражения

— “ о —  РЛ* -  *о г» -  ( 1 3 )

Таким образом, с течением времени мгновенная частота сигнала 
убывает со скоростью определяемой (5). Из данной формулы 
следует, что скорость качания частоты уменьшается с ростом Т0, 
стремясь при Т0-+<х> к нулю.

При малых расстояниях г„ скорость качания частоты невели­
ка, максимальное значение имеет при определенном для каждой 
гармоники расстоянии г° — <а0с Т у ^ \  (14) и с дальнейш им рос­
том координаты при выполнении условия (9) стремится к нулю

в соответствии  с выражением соос / ^ 205,г.5) (15). М аксималь­
ное значение девиации частоты

%м5акс =  акс = ^  (16) 

следует из выражения (15), если в него подставить значение г £ 
из (Н ) .  Очевидно, что ад““кс имеет одинаковое значение для  всех 
пространственных гармоник, которое увеличивается с уменьше­
нием длительности первичного сигнала.

Значение координаты 2° (14) тем больше, чем меньше но­
мер пространственной гармоники,



Варьируя параметры первичного сигнала и . дифракционной 
решетки, получаем в заданной точке пространства ЧМ-сигнал 
с определенной девиацией частоты.

На рис. 2 представлены зависимости от координаты г 
(/ = 0,3 см  ̂ хо = 2,5) и периода решетки I (Я0 = ОЛ2 см, г  = 20), ил-

600

^  ш■йх « -

ж

0 40 ВО г .т  В)'~ ............... 0,2 ....... В)
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Рис. 2

люстрирующие поведение этой характеристики при различных зна­
чениях длительности первичного импульса (кривые 1, Г  получены 
при 70 = 0,03 не, 2, 2' — 0,05 не).

М аксимальная относительная девиация частоты при указанных 
параметрах

щмакс/фо — 1. --2 %,

однако для узкополосных сигналов она может достигать примерно 
5...6 % при уменьшении длительности первичного сигнала.

Большая девиация частоты, вероятно, присуща более широко­
полосным сигналам, которые, как  известно, менее устойчивы при 
распространении.

Из приведенных результатов следует, что ленточная дифрак­
ционная решетка при рассеянии на ней АМ сигналов может слу­
ж ить линейно-частотным модулятором с плавно регулируемыми 
параметрами. Девиацию частоты, а такж е  геометрические пара­
метры такого устройства легко найти из соотношений (5 ) ,  (14), 
(16). Коэффициент заполнения решетки для  соответствующей 

поляризации должен отвечать максимальной амплитуде прошед­
шего сигнала. Согласно принципу взаимности такое устройство 
можно использовать в качестве обратного преобразователя. Итак, 
если ЛЧМ-сигнал будет падать под углом в 8, найденным из (8), 
на решетку, прошедший дифракционный сигнал будет получен на 
несущей частоте. Данные устройства могут широко применяться 
в радиолокации, радиоспектроскопии.

Список литературы : 1. Гаврилова Т. В. Особенности рассеяния модулирован­
ных сигналов периодическими препятствиями//Изв. вузов. Радиофизика. 1980. 
Т. 23, № 9. С. 1067— 1074. 2. Шестопалов В. П. М етод задачи Римана—Гиль­
берта в теории дифракции и распространения электромагнитных волн. 1971,
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Б. С. ДУДНИК, О. В. ПРЮГИ 

АНТЕННЫЙ ПЕРЕКЛЮ ЧАТЕЛЬ РЛС

Антенные переключатели используются в РЛС, имеющих об­
щую антенну для подключения ее к передатчику на время пере­
дачи и к приемнику на время приема. Если передатчик работает 
в импульсном режиме, то в момент его работы приемник должен 
быть отключен от антенны и от передатчика, а передатчик под­
ключается к антенне. В режиме прие­
ма к антенне подключается приемник, 
а передатчик отключается от антенны 
во избежание потерь принимаемого 
сигнала. Обычно в радиолокационных 
станциях используются антенные пе­
реключатели, в которых применяется 
одна из четырех разновидностей па­
раллельного и последовательного 
включений ключевых элементов защи­
ты приемника и блокировки передат­
чика [1]. Первый и второй ключевые 
элементы включены соответственно 
параллельно и последовательно в от­
резки линий передачи длиной Х/4, где 
X — длина волны передатчика, концы 
которых являются входами для  под­
ключения передатчика и приемника.

Однако такие устройства имеют невысокую скорость переклю­
чения, что обусловлено влиянием переотражений радиоимпульса 
передатчика в отрезках линий передачи длиной Я/4. Здесь имеет 
место переходный процесс в короткозамкнутой линии длиной Х/4, 
согласованной на входе с источником гармонического напряжения
[2 ].  В такой линии происходит однократное отражение волн в кон­
це линии и переходный процесс ограничен во времени. Это про­
является в «изломе» крутизны фронта импульса.

Д л я  увеличения скорости переключения путем повышения кру­
тизны фронта радиоимпульса передатчика разработан антенный 
переключатель [3 ] ,  принципиальная схема которого представлена 
на рисунке.

Антенный переключатель содержит первый ключевой элемент
I с первой и второй клеммами 2 и 3, первый отрезок линии 4

Ш



передачи с первым и вторым концами 5 и 6, второй ключевой эле­
мент 7 с первой и второй клеммами 8 и 9, второй отрезок 10 
линии передачи, третий отрезок И линии передачи, входы 12 и 13 
для подключения соответственно антенны и приемника, а такж е  
входы • 14 и 15 для подключения выходов передатчика, причем 
вход 15 служит для подключения противофазного выхода, т. е. пе­
редатчик — двухтактный.

Антенный переключатель действует следующим образом. При 
работе передатчика на вход 14 приемника через первый и второй 
ключевые элементы 1 и 7 и второй и третий отрезки линии 4 и 10 
поступают противофазные сигналы со входов 12 и 13, взаимно 
компенсируя друг друга . На входе 13 эти сигналы благодаря вы ­
бранной длине К/2  первого отрезка л и н и и  4 складываю тся и излу­
чаются антенной. Во время работы на прием первый и второй 
ключевой элементы / и 7 выключены и сигнал со входа 13 через 
второй отрезок линии 10 поступает на вход 14, к которому под­
ключен приемник.

Соединение в «кольцо» первого, второго и третьего отрезков 
линии 4, 10 и 11 практически исключает переходные процессы 
в антенном переключателе, и достигается увеличение скорости пе­
реключения. Работая на прием, антенна непосредственно через от­
резок А./4 соединяется со входом радиоприемного устройства. Таким 
образом, антенный переключатель практически не влияет на фор­
му переднего фронта радиоимпульса. Кроме того, при использо­
вании кольцевой схемы и соответствующей балансировке удается 
обеспечить значительное подавление зондирующего импульса, ко­
торое мало зависит от свойств переключающих элементов.

Антенный переключатель позволяет повысить точность времен­
ной фиксации импульсного сигнала и эффективность защиты при­
емного тракта, увеличивая тем самым срок служ бы  входного к а с ­
када  радиоприемного устройства.

Список литературы : 1. Лебедев В. Н. Техника и приборы сверхвысоких частот: 
В 2 т. Т. 1. Техника сверхвысоких частот. М .; Л .. 1961. С. 211—213. 2. Лосев
А. К. Линейные радиотехнические цепи. М.; 1971. С. 514—518. 3. А. с. 1141477  
СССР, М КИ 4 Н 0 1 Р  1/15. Антенный переключатель/Б. С. Дудник//Открытия. 
Изобретения. 1985. № 7. С. 180.
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УДК 538.3

В. В. ОВЧАРЕНКО, канд. техн. наук, В. И. АНТЮ Ф ЕЕВ, канд. техн. наук, 
Н. П. М АКАРУЩ ЕН КО, канд. физ.-мат. н.аук

ЭЛЕКТРОДИНАМИЧЕСКАЯ ОДНОМЕРНАЯ ЗАДАЧА КОШИ 
С УСЛОВИЯМИ СОП РЯЖ ЕНИ Я

В работе [1] решена обобщенная внутренняя задача электро­
динамики для слоя, в которой в качестве граничного условия вы­
ступает требование равенства нулю нормальной составляющей

вектора Умова—Пойнтинга П. Получено восемь различных видов 
колебаний электромагнитного поля. Среди них встретились и но­
вые разновидности гармонических полей. В частности, обнаружены 
колебания с частотой, не зависящей от толщины слоя, она может

быть произвольной, а вектор П =  0 в любой точке области, зани­
маемой полем. В других вариантах переменных полей вектор

П =  0 только на границе 5 слоя.
Условие П | х =  0 выполняется лишь при идеальных стенках 

границы области, т. е. когда хотя бы один из параметров а', е', 
ц ' — проводимость, диэлектрическая и магнитная проницаемости

стенок — равен бесконечности. В противном случае П | =̂̂ =0, энер­
гия выходит из слоя, колебания затухают. Затухание может со­
провождаться качественными изменениями картины распределения 
поля в слое. В статье исследуются пространственно-временные пе­
реходные процессы в слоистой структуре. Их изучение сопряжено 
с известными математическими трудностями. Цель исследования: 
разработать эффективный метод решения соответствующей з а ­
дачи Коши с условиями сопряжения и выделить те собственные 
решения однородной электродинамической задачи, затухание ко. 
.торых происходит без качественного изменения их формы. Такие 
решения будем называть устойчивыми по форме. Практическое зна­
чение последних состоит в возможности их реализации.

Рассматривается случай непроводящих стенок (<т' =  0). В ка­
честве начального условия берется распределение электромагнит­
ного поля в слое в момент '̂ =  0, соответствующее произвольным 
собственным колебаниям, полученным в работе [1]. Фактические 
расчеты переходных процессов выполнены для собственных коле­
баний, у которых на границе 5  тангенциальная составляющая элек 
трического поля равна нулю.

Постановка задачи.  Пусть плоский слой имеет толщину й, 
а стенки, ограничивающие его, простираются в обе стороны до бес­
конечности. Диэлектрическую и магнитную проницаемости обоз­
начим через е, ц, в слое и ц ' в стенках. Предположим, что всю­
ду проводимость аг=0. Выберем декартову систему координат так,
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•1тобы границы слоя были перпендикулярны оси д х '  и имели ко­
ординаты л;' =  0 и x' — d. Введем безразмерные переменные * =  
=  x'ld, t =  t'c/d, где с — ( е о е ц о ! х ) - 1 / 2 .

Требуется найти зависящее только от х, t электромагнитное

поле Е, Н  в слое и в стенках для t > О, если при t =  О поле задано 
и отлично от нуля только в слое. Легко проверить, что в случае 
зависимости электромагнитного поля от одной пространственной 
переменной х, составляющие Ех =  const, Нх =  const. Будем искать 
поля с нулевыми константами. Д ля остальных компонент поля 
в слое из уравнений М аксвелла получаем независимые системы 
дифференциальных уравнений (ДУ):

с ’ — (е 0е'[*о!*, ) -1 /2  > получаем уравнения для поля в стенках.
Отметим, что любое электромагнитное поле, зависящее только 

от одной пространственной переменной х, удовлетворяет уравне­

ниям Е = 0 ,  (Ну #  =  0. Снабдим все поля в области х < 0  одним 
штрихом, а в области х > 1  — двумя. Тогда начальные условия 
можно записать в виде

Следует также добавить требование финитности по лг электромаг­
нитного поля при любом фиксированном /> 0 , вытекающее из ко­
нечности скорости распространения электромагнитного поля.

Решение задачи. Системы уравнений (1), (2) могут решаться 
независимо друг от друга, причем общее решение задачи (1) мо­
жет быть получено из решения задачи (2) заменой у  на г, г  на у, 

W' на — Применив к уравнениям (1), (2) преобразо-

д Н  у 1 дЕ;
The =  W  ~dt

г

(2)

дх W  dt  д х W  dt  '

; soi (*о — электрическая и магнитная посто­

янные. Заменяя в ДУ (1), (2) W  на W'c/c' ,

Е' (х,  0) =  Е" (х,  0) =  0; Н ’ (лг.О) =  Н"(х,  0) =  0; 

Е ( х ,  0) =  <?(*); H { x , 0 ) - h ( x ) .

Условия сопряжения полей на границе выглядят так:

Е'  (0, t) =  Е  (0, /); E ( ] , t ) = E ' ' (  1 ,0 ; 

Я '( 0 ,0 = = Я ( 0 ,/ ) ;  H ( l , t )

(3)
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ванне Л апласа, запишем для слоя к стенок следующие системы 
уравнений:

Л л
д Е‘ а д Е а с А

=  х г \ р н ‘ - н у (х) Ь * \ г  ~ р Щ ;
(4) (5)

л  Л

1 л. д н а г г ) ' '
у\ р Е 1_ — ег (х)\,  ___1 — ----- £-£<'•

дх * гЛ д х  с' \ХП г

Общее решение системы обыкновенных ДУ (5) имеет вид 

Е аг ( х , р ) = *  4 Й а (р)  еК'х -  В а (р) е~1’х\-,

Щ  ( х , р )  =  А а (р)  еГх +  В а (р)
Л  л

где Х; =  рс*1с'\ Аа (р) ,  Ва(р)  — произвольные функции от р.  Так 
как оригиналы, соответствую щ ие членам с еУх ( е~1’х), 
представляют собой волны, распространяющиеся в отрицательном 
(положительном) направлении вдоль оси Ох, для удовлетворения 
требования финитности по х решений системы (5) необходимо 
принять равным нулю: для области х < 0  коэффициент прие~х'-*'; 
для х >  \ коэффициент щ \ \ е Ух.
В результате имеем

Ё ? ( х , р ) =  Ж  ~ А '  ( р ) е Ух; Н ау ( х , р )  =  А ' ( р ) е 1'х при л: <  0; 

Е ? ( х , р )  =  -  № ' ~ В ' ( р ) е - К'х; Н ау { х , р )  ^ В г { р ) е - Гх при х >  1. 

Общее решение неоднородной системы ДУ (4) имеет вид 

Е[ ( х , р)  — IУ [ А ( р ) е Р х — В ( р ) е - Р х - Р { х , р ) } - ,

Н ‘у (х,  р ) = А  (р)  еР* +  В (р)  е~Рх -  <2 (х,  р) ,  (6)

где Р { х , р ) = \ [ Н у {1)с ' пр{ х — \ ) - \ - № е г { 1) 5 \ \ р( х  — \)](1Ь\ (7)
о

<3 (х, р) =  ]ку ({) 8Ьр  (х -  5) +  ТРе, (£) сЬ р ( х -  &)] (II. (8)
Л  А

Д ля нахождения четырех неизвестных функций А '(р ) ,  А( р) ,
Л Л

В '(р ) ,  В( р )  используем уравнения сопряжения (3):
АЧ/О =  2 [Р (1,/0  +  ^(1, /?)! /£(/>);  (9)

А ( р ) = А ' ( р ) ( \ + Ш  В ( р )  =  А ' ( р ) ( \ - 1 ) / 2 - ,  (Ю)
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В ' ( р ) ^ '  { Р ( Ы  [(1 +  1)еР +  (1 -  т ) « - #] -
-  Q ( ! ,/»)[( !  +  i)eP  -  (1 -  т) e-*)\!R  (р ).

Здесь ’ R(p)  =  (l  + т ) 2̂ - ( 1 — i f e - p ,  Т = 1 Г /1 Г .

Если в общем решении (4) применить интегралы с пределами
А

от л: до 1, то можно получить для коэффициента В '(р )  выражение, 
аналогичное (9):

В'(р) = .2е* [Р, (\,р) -  TQX (1,/>)]//?(р),
1

где Л -(1. Р) = .|lAy (^) ch ~~ We*(£)sh рЦй1\

1
Qi (Up) — j [  —  hy (l) s h p t  - f  Wez {s)c\\p4] d t

0
Частный случай.  Используем решения [1]. Д ля любого из них 

компоненты поля Ег, Ну описываются формулами
Ег (х, t) *= U/{a cos [со(< +лс) +  aj — b cos [со (/ — х) +  |3]}; '(11.)
Ну (х,  t) =  a  cos [to (/ +  х)  +  а] +  b cos [со (/ — л;) +  (3). (12)

Здесь’ а, Ъ, а, |3 —  вещественные константы, подчиняющиеся опре­
деленным условиям, выделяющим различные классы решений. 
Исходя из (11), (12), записываем

ег (■*) — Ег (•*• 0) =  W  [a cos (сох -f a) — b cos (cox — (3) I;
hy (к) — H y (x, 0) =  a cos (cox +  a) -f- b cos (cox — |3).

При таких начальных функциях интегралы Р(х, р) ,  Q(x, р)  (см. 
соотношения (7), (8)) равны
Р  ( х , р )  — а/ + (х,  р)  +  Ы~ (х,  р) \  Q ( х , р ) =  а!+ (х, р ) - Ы ~  (*,/>),(13)

COS ot
где /+  (х ,р)  =  -у -р—j-(  —  ̂cos сох +  со sin шх +  ре»*) +

Р ~Г ш

I sin a , ̂
А----а—;----( A sin сох 4- to cos сох — шерл):p i  ~  ’

/~  (р ,  х ) =  (р COS ш Sin (ОХ — р е ~ рх ) -f

sin 8 , ,Н— ^  (р sin сох — со cos сох +  ше~рх ).р 2 -(- (О '
Используя выражения (13) в формуле (9), определяем 

Л 2
А'(р ) =  +  T) « c o s . ( - ,  c o s « +  « s i i i » + , * * )  +

9 6 -



“Ь 0  —(" т ) а з!п а (р бш и) (в соэ со — шер) +
+  (1 — у) Ь СОЭ (3 (р  СОЭ си -(- ш Э1п (о — р е ~ р) +

+  ( 1 — у) & э1п р (/7 э!!! Ш — со СОБ со +  ше~р)}. (14)

Здесь (о =  я п, леЛ/'.
С целью упрощения выкладок дальнейшие вычисления прове­

дем для первой группы решений [1], которые характеризуются ра­
венствами Ь =  а, |5=1а. Кроме того, положим а = 0 ,  Е у =  0, Нг —0. 
Этого достаточно, чтобы проиллюстрировать особенности вычисле­
ния оригиналов в рассматриваемой ситуации, а такж е получить 
представление о характерных чертах колебаний и затухании элек­
тромагнитного поля в слое. Отметим, что на результаты вычис­
лений существенно влияет значение параметра а.

Итак, при Ъ=а,  р =  а =  0 выражение (14) принимает вид

С помощью (10), (15) находим изображения полей внутри 
слоя:

Щ  (*. 0  =  Ч (* +  •*« +  1 /2) £ (* +  *а +  I / 2) -
- ( - 1 ) яч(* +  * , - 1 / 2 ) г ( Г + * , - 1 / 2 ) ;

Е1г (х, 0  — № \— 2а эШ пкхыпп^  +  у Ц — х ^ ё ^  — х )̂ — 

- ( - 1 ) лт](л: +  ^ )^ (л :  +  ^);
Н 1 (х,  <) =  2а сое пкх  сое п ^  — ^ (/ — х х) §  (/ — х х) —

Здесь ч\(х) — единичная функция, х2 — хс1с'.
л

Д ля вычисления оригинала функции g ( p )  введем вспомогатель' 
ную функцию

л А
Л' {p)  =  g { p )  \ер*  -  ( -  1)" е~р»  ] (1 -  у)]. (15)

З д есь  g { p )  =
л 2 ар-\

[ р 2 +  (тся)2] [(1 +  ч) ерП— (— 1)пе ' р/21(1 — у)]

л ( 9/исл л I
Е Ц х , р )  =  \У р . $\ппкх + ё ( р ) [ е - р*1 — ( -  \ )пе рх1 ц ;

Ну (•*, Р) =  р г С0$ *пх — 8 (Р) [ ( -  \ ) пе»хг-\- е-Р*х\,

где Х\ — х— 1/2. Д ля оригиналов соответственно имеем

(16)

е~»
( - , ) , 1 + 1  _ е_ , 

1 - т
7 1401 97



которая имеет просты а полюсы в точках р =  ±1г.п, р т=*\п \*.\+Ыт, , 

где т, пробегает все четные и нечетные целые числа, если
1 — к

( — 1)" (1 — 7) >  0 ((— 1)" (1 — т) <  0), 14 =  Г +~"' Применение тео-
А

ремы разложения [2] к изображению А (р)  дает А (0) =  /  (6) +  Лг(б),
1 — Г

где слагаемое /(0) =  —к—- соэ /гтеб отвечает сумме вычетов в т о ч -  

ках р  — ± тт с , а

1 1 Л ^  V  Р те Р т 9 п  =  2& +  1;
(0) — 2 '  * / £  +  (*я)2 1(2т )-», п =  2к, * =  0 ,1 ,2 . , . . ,

А

соответствует сумме вычетов в точках р —р т. Функция рН(р)е”й-*0, 
когда по любому направлению, кроме ащ р ~  +  тс/2 для
у0€ (0, 1). Следовательно [3, с. 65], контурный интеграл от функ-

А

ции А (р ) е р* по окружности \р\ =  при /? -> оо стремится к нулю, 
откуда следует, что *1 (в) =  — /  (в) для 0€(О ,1). За пределами 
этого интервала функция АД0) продолж ается по правилу

1 / * \ , /а . К “ 1)*- (“ ^ “ О - т Х О ;
А, (01 + в) — 1*1*1 ( _  !)*(! _  т) > 0 ,

где 5 =  0,2, 2, ...; 01<=(О, 1). Тогда
г ( - 1 ) 5, (— 1>л (1 — т) >  0;

(°) “  ~  1*1*̂  ^ 1 1  , (— 4)п(1 — у) <  0 ,в <  0 5 +  1 *
Л  А

П оскольку g  (р) =  (— 1)" 2ау ер12 А (р) / {  1 — у), получим

, ч / . 1/04 /  ( - ^ М 1 - т ) > 0 ;
г(в) — ч(в 1/2)/1(°)  ^  __(х|8, ( _ 1 ) » ( 1 _ т) < 0.

1 1 |з!п т%, п =  2А +  1;
Здесь - - 2  +  5 0 < - 2 + 5 ;  Л (в) =- (— ! )* {СС);;га*0. ,7=2/%.

На рис. 1 представлен график функции £ (0 ) при п =  1 для 
7 = 5  (магнитные стенки) и у =0,2. В предельных случаях имеем

§(0<) =  71 (0~  1/2) оэ1птс0 [ 1 — '(— 1)51 X 

Х ^— у  + в <  0 < п р и  (17)

£(0) 0 при т =  0. (18)
На рис. 2 показаны кривые распределения магнитного поля 

в слое Ну(х ,() для различных моментов времени, построенные по
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формулам (16), (17), (п =  1, 7 ->-оо). В соответствии о выраже: 
ниями (16), (18), в другом предельном случае 7 ->0  начальное 
колебание с течением времени остается невозмущенным и опи­
сывается непрерывной функцией. Таким образом, собственные ко­
лебания электрического типа (с /2 (0 ) = / 2(1) = 0 ) являются устой­
чивыми по форме для диэлектрических 
стенок (у  <  1) и неустойчивыми по фор-' 
ме Д Л Я  магнитных стенок (7  > 1 ) .

Повторяя приведенные вычисления

для Я-поля, нетрудно убедиться в том, 
что эволюция переходного процесса с из­
менением 7 от 0 до бесконечности бу­
дет противоположной, т. е. форма коле­
баний устойчива только при 7 > 1 . Ког­
да 7 велико, происходит медленное 
уменьшение амплитуды колебаний при 
неизменной форме, если мало, то зату­
хание колебаний сопровождается иска­
жениями их формы, показанными на 
рис. 2.

Полученные результаты указывают 
на некоторые естественные условия согла­
сования вида электромагнитного поля со

Ь -

Рис. 1 р ис> 2

стенками резонатора, при которых последние оказывают слабое 

влияние на форму колебаний, — это £-поле в случае диэлектри­

ческих стенок и Н -поле в случае магнитных.
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УДК 621.372

В. В. СЕНЧЕНКО,  канд. техн. наук, К. С. СУНДУЧК.ОВ, канд. техн. наук,
А. В. ТУМ Е Н О К

РА Д И А Л ЬН Ы Й  Ф И ЛЬТР С НУЛЕВОЙ ЧУВСТВИТЕЛЬНОСТЬЮ ЧАСТОТЫ 
ЗА ГРА Ж ДЕН И Я  К И ЗМ ЕНЕНИЯМ  ВЫСОТЫ РЕЗОНАТОРА

В многочастотных и потенциально нестабильных СВЧ-устрой- 
ствах принципиально необходимым узлом является режекторный 
фильтр. Он должен обеспечивать подавление 20...35 дБ в полосе 
запирания, вносить минимальные потери (менее 0,3 дБ) на сиг­
нальной частоте, иметь достаточно большую крутизну частотной 
зависимости переходного ослабления. Этим требованиям вполне 
удовлетворяет однозвенный фильтр в виде радиального резона­
тора, последовательно включенного в коаксиальную линию пере­
дачи, что и обусловило его широкое практическое использование. 
В параметрических усилителях он служит для развязки контура 
сигнальной частоты от контуров накачки и холостой частоты, 
в умножителях — для подавления высших гармоник. В СВЧ- 
генераторах радиальные резонаторы определяют частоту колеба­
ний, входят в состав стабилизирующих цепей, а в генераторах 
гармоник на лавинно-пролетных диодах, привлекающих в послед­
ние 10 лет повышенное внимание в связи с интенсивным освоени­
ем миллиметрового диапазона длин волн, они к тому ж е еще раз­
вязывают контур входной частоты от контура первой гармонцки. 
Включение стабилизирующих цепей само по себе не гарантирует 
устойчивый режим устройства — необходим тщательный анализ 
всей колебательной системы, в том числе и радиального фильтра. 
Ш умовая температура параметрических усилителей существенно 
зависит от степени развязки цепей различных частот (сигнальной, 
накачки, холостой) и для ее уменьшения важно точно знать не 
только частоту заграждения, но крутизну и добротность фильтра, 
положение плоскости режекции на холостой частоте. Пределы из­
менения реактивной проводимости резонатора определяют диа­
пазон электронной перестройки частоты генератора гармоник 
на Л П Д . Полоса заграждения накладывает ограничения на до­
пустимый диапазон изменения частот накачки и холостой в пара­
метрических усилителях и частоты гетеродина в смесителях. По­
грешность расчета указанных характеристик и их чувствительности 
к изменению размеров резонатора и коаксиальной линии в некото­
рых случаях не должна превышать 1 %.

Эмпирическая формула 2Ь =  йо +  а+Хо/2  получена для резонанс­
ной длины волны резонатора высотой 2 ^ = 0 ,1Хо с тефлоновой опор­
ной шайбой [1]. Эта формула была уточнена для фильтра с ва­
куумным заполнением [2]. Использование полученных результа­
тов [1] для расчета фильтров с вакуумным заполнением и про­
извольной высотой 2й стало возможным после введения попра­
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вочного коэффициента [3], зависящего только от величины й. 
Предложенные в указанных работах методики расчета частоты 
заграждения обеспечивали в отдельных случаях точность 1,5...
2,5 %, однако гарантированная область их применимости остава­
лась неизвестной. Представление силовых электрических линий 
в коаксиальной части зазора в виде, полуокружностей [4] позво­

лило рассчитать последовательную краевую емкость, шунтирующую 
радиальную линию на ее входе. Параллельные краевые емкости, 
образованные «замыканием» силовых линий на внутренний про­
водник коаксиала, не учитывались. Учитывая характер принятых 
допущений и вид используемой эквивалентной схемы можно ожи­
дать достаточной для практики точности расчета узкополосных 
фильтров (с малой высотой резонатора). Д ля расчета же низко­
добротных радиальных резонаторов, включенных в низкоомную 
коаксиальную линию, такой подход непригоден. Отдельные резуль­
таты были получены также в работах [5—7]. Расчет частоты за ­
граждения строгими методами без ограничений на размеры струк­
туры выполнен в работах [8—12]. В первых двух из них рас­
сматриваемая область разбивалась на частичные плоскостью 
2 = 0  или цилиндрической поверхностью г =  а и в результате «сши­
вания» полей получалась бесконечная система линейных алгебра­
ических уравнений первого рода относительно коэффициентов 
Фурье разложения поля. Известно, что сходимость такого алго­
ритма довольно медленная. Доказать правомерность применения 
метода редукции, как правило, не удается, получаемые прибли­
женные результаты могут сильно отличаться от точных. В рабо­
тах второй группы использовался вариационный метод для расчета 
входной проводимости фильтра с опорной диэлектрической шай­
бой. Функционал записывался относительно радиальной электри­
ческой компоненты и пробное поле представлялось в виде Г-волны 
коаксиальной линии передачи [10; 11].

В работе [12] расчет радиального фильтра выполнен вариа­
ционным методом. Но в отличие от предыдущих работ коэффици­
ент отражения Я+ падающей Т-волны (по току) в плоскости 2 =  0 
приводился как функционал Швингера относительно продольного 
электрического поля е± (г)  на половине кольцевой щели связи ра­
диальной и коаксиальной областей:

где К (г ,  | )  — ядро интегрального уравнения Фредгольма 1-го 
рода

Я  К  (г , \ ) ± К  {г,  -  6 )]е±  (г )е ± (!0  с1г^
о I

й
£ К {г, I) 8±(£) 61 =  -  {е1кг ±  еГ<**); 
—й
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йо, а — внутренний и внешний радиусы проводников коаксиальной 
области (рис. 1, а) .  Поскольку в реальных структурах выполняет­
ся условие ё < а —а0, то в качестве пробного поля использовались 
функции с особенностью

е+ (г) =  (й 2 — •г2)" '1/3, е -  (г) =  г  (а?2 — г 2)-1/3.
Они правильно описывают поведение компоненты электростати­
ческого поля, перпендикулярной к прямолинейному ребру метал-

Рис. 1
лического клина, в случае однородной среды. При расположении 
клина в неоднородной среде особенность поля может существен­
но отличаться от р~х,л и будет описываться более сложной зави­
симостью. Если же значения диэлектрической проницаемости е 
заполнения радиальной области и радиуса кривизны а-1 метал­
лического ребра невелики, то указанные функции обеспечивают 
высокую точность расчета величин По мере увеличения высо­
ты резонатора 2й необходимо более точно описывать не только 
амплитудное, но и фазовое распределение продольного электри­
ческого поля на щели связи.

Несмотря на большой объем теоретических и эксперименталь­
ных исследований, до настоящего времени не было физического 
объяснения экспериментально установленной возможности суще­
ствования фильтров с немонотонной зависимостью частоты за ­
граждения от высоты резонатора в некотором интервале значений 
геометрических размеров структуры [4]. Не изучались также влия­
ния конструктивных параметров фильтров на элементы его экви­
валентной схемы.

В работе рассчитывались элементы эквивалентной схемы ра­
диального фильтра и анализировалась чувствительность его ха­
рактеристик к изменениям конструктивных параметров.
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Эквивалентная схема включения радиального резонатора. В ра­
ботах [1; 4] использовалась эквивалентная схема фильтра в^виде 
короткозамкнутой в сечении г = Ь  радиальной линии высотой 2й, 
последовательно включенной в коаксиальную линию передачи и 
зашунтированной краевой емкостью Скр на входе. В качестве ве­
личины Скр принималась электростатическая емкость узкой пря­
молинейной щели в металлическом полупространстве. Такая схе­
ма не полностью адекватна реальным физическим процессам и не 
позволяет объяснить некоторые важные особенности работы 
фильтра.

Представим эквивалентную схему радиального фильтра в виде 
П-образного симметричного, реактивного четырехполюсника [12] 
с параллельными /Упар и последовательным /Упос элементами, нор­
мированными на проводимость Уо =  (60 1па/ао)-1 Г-волны коакси­
альной линии передачи. Он полностью определяется одним комп­
лексным параметром и поэтому элементы волновой матрицы рас­
сеяния [5] (по напряжению) и нормированные на У0 элементы 
матрицы проводимости [У] можно выразить через коэффициент

отраж ения /? =  ( / ? + + /?- )/2 в сечении 2 =  0: 5 И ==522— — Я;

5 12 =  Я,, =  Т; Уп =  -  Уа  =  (1 -  /?* +  П /[ (  1 -  Я Г  -  7'*];
У п =  ^ Г . п  =  - 2 Т 1 [ { \ - П У — Г2], где 1 + ( / ? + - / ? - ) /2 .

или, с учетом [12] выражений для /? и Т, УпаР = ( ?  )2/ 2 У

^пос= К+/(<7+)а—/(д - )2/4К “ . Выделим в выражении для Уцрс член, 
пропорциональный нормированной на У0 входной проводимости 
Ук радиальной линии: Уппс — ¥,. +  Ы2УЛ, где Ус —проводим ость 
последовательной краевой емкости; N  — коэффициент трансфор­
мации. Наличие трансформатора объясняется выбором референс- 
ной плоскости б сечении г —0 и предположением о постоянстве ф а­
зы пробного поля на интервале [—й, й\.

Численное исследование зависимостей Ус(7) и Упар (7) прово­
дилось по разработанной программе ИР]МКЬ [13] с учетом в ко­
аксиальной и радиальной областях соответственно 65 и 5 собст­
венных волн. Анализ полученных результатов показал, что эле­
менты Ус и Упар эквивалентной схемы фильтра можно предста­
вить емкостями, не зависящими от частоты и длины Ь а ради­
альной линии. П араллельная емкость — отрицательная; после­
довательная — положительна при малых значениях высоты 2й 
резонатора и отрицательна при больших значениях 2й*. Отрица­

* Реактивные СВЧ-элементы распределенного типа могут иметь отрицатель­
ное значение. При этом частотная зависимость их проводимости долж на удов­
летворять теореме Фостера.

С ледовательно, элементы уУПар и /Т пос имеют вид

1 _  /?2 т 2 — 9 Г 2Т1 V — ----------  --------пос — ( 7 3 ^ ) 2  -  Г2
2 т
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тельный знак параллельной емкости является следствием умень­
шения реальной краевой емкости на величину С0/2 (С0 — погон­
ная емкость коаксиала длиной 2с1) при смещении референсных пло­
скостей 2 = —й и г  =  (1 в сечение 2 =  0. Объяснить аналогично по­
явление отрицательного знака у последовательной емкости нель­
зя. Экспериментальным подтверждением этого явления служит 
факт существования реальных фильтров с / 3> /о  [ 10], где /0 удов­
летворяет условию Ул (/&);= 0. Коэффициент трансформации N  
слабо зависит от частоты, высоты резонатора, вида пробной функ­
ции и отличается от единицы на 0,1...3 %.

Исследование характеристик фильтра. Исследование зависи­
мости частоты заграж д ен и я/3 от величин а—а0, а /а0, <1, Ь и е 
позволило установить характер и степень влияния каждого из 
них. Изменение последних двух наиболее сильно влияет на часто­
ту /з. Изменение радиуса Ь радиальной области приводит к па­
раллельному смещению кривой }з(й),  а увеличение диэлектриче­
ской проницаемости е ее заполнения уменьшает не только частоту 
заграждения, но и ее чувствительность к изменению высоты 2(£ 
резонатора.

В работе [4] экспериментально была показана возможность 
существования отрицательных углов наклона кривой / 3̂ . Д ля ее 
объяснения рассмотрим частотную зависимость трансформирован­
ной проводимости ф1=А^2Ул радиального резонатора, представ­
ленного на рис. 1, б  (сплошные кривые), и проводимости ф2 = — Ус 
шунтирующей его краевой емкости (штриховые кривые) при раз- 

> ных значениях высоты 2й фильтра 2. Фильтры 1, 2 имеют одина­
ковые проводимости Уо, резонансные частоты /0 и е =  1. Отлича­
ются они величинами а—а0 и Ъ; для фильтра 2 они равны 2,97 
и 20,75 мм соответственно (й0 =  2,28 м, а =  5,25 мм), для фильтра
1 — 0,99 мм, т. е. меньше в три раза, и 18,95 мм (а0 =  0,76, 
а= 1 ,75  мм). Точка пересечения кривых ф1(7) и фг(7) определяет 
частоту заграждения / 3. С увеличением высоты 2ё  уменьшаются 
угол наклона р кривой ф1(7) и значение величины фг. В зависи­
мости от соотношения скоростей падения величин |(5 и фг кривая 
!з(й) может иметь минимум (ф и л ьтр /) или же будет монотонно 
возрастать (фильтр 2).  У фильтров с большим значением расстоя­
ния а—а0 и малой высотой 2(1 распределение электрического поля 
в области зазора близко к распределению четного возбуждения,, 
т. е. силовые линии идут от одного ребра к другому, «провисая» 
в коаксиальной области. Это обусловливает большое значение по­
следовательной емкости (т. е. проводимости Ус), ее сильную за ­
висимость от высоты 2й и малое значение параллельной емкости. 
При увеличении высоты 2й такого фильтра большая часть сило­
вых линий замыкается на внутренний проводник, а распределение 
поля стремится к распределению нечетного возбуждения, прово­
димость Ус падает быстрее, чем угол |р, что и приводит к уменьше­
нию частоты /з. Дальнейшее увеличение высоты вызывает умень­
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шение только угла не изменяя величину Ус, поэтому частота 
возрастает. У фильтров же с малым расстоянием а—а0 (фильтр 1)  
почти все силовые линии замкнуты на внутренний проводник, по­
этому величина Ус мала и с увеличением высоты практически не 
изменяется, а частота [3 при этом монотонно растет.

Крутизна частотной зависимости переходного ослабления филь­
тра /- = — Ю1ё(1 — 1 ^ |2) и, следовательно, полоса заграждения Л/' 
с]ильно зависят от высоты 2(1 и в меньшей степени от расстояния 
а—а0: чем меньше 2й и чем больше а—а0, тем меньше полоса. 
Это можно объяснить следующим образом. Скорость уменьшения 
величины Ь при удалении рабочей частоты / от значения / 3 опре­
деляется углом а пересечения кривых ф1(/.) и фг(/) (рис. 1, б).  
При увеличении высоты падает нагруженная добротность ради­
ального резонатора (т. е. уменьшается угол (3) и уменьшается 
проводимость Ус. Из-за нелинейности кривой ф|(7) и уменьшения 
угла наклона кривой Фг(/) точка пересечения кривых ф! (/) и фг(7) 
переходит в область меньших значений угла 'р. В результате 
влияния этих двух факторов полоса А/ растет. Кроме того, умень­
шение величины Ус при уменьшении расстояния а—а0 служит 
причиной роста полосы А/. Характер влияния диэлектрической 
проницаемости е заполнения радиального резонатора на полосу 
и частоту заграждения противоположен влиянию радиуса Ь, по­
этому уменьшение величин !з и А/ при увеличении е может быть 
компенсировано уменьшением Ь.

Практическая реализация теоретических результатов
Полученные результаты были использованы при проектиро­

вании параметрического усилителя (ПУ) отражательного типа, 
конструкция которого представлена на рис. 2. Тракт сигнала

Рис. 2

включал в себя четвертьволновый коаксиальный трансформатор 
10, согласующий входную цепь с отрицательным сопротивлением
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диода 5. Сигнальный контур был образован емкостным импедан­
сом диода и индуктивностью коаксиала 13, служащего для на­
стройки контура в резонанс. Расширение полосы пропускания ПУ 
обеспечивалось минимизацией крутизны реактивного сопротив­
ления сигнального контура. Компенсация этой реактивности осу­
ществлялась с помощью корректора 12, выполненного в виде не­
симметричного полуволнового резонатора на разомкнутой коакси­
альной линии.

Добротность корректора регулировалась изменением соотно­
шения электрических длин плеч резонатора. Режекция мощности 
накачки в сигнальном тракте осуществлялась радиальным фильт­
ром 14. Тракт накачки состоял из входного волновода 1 стандарт­
ного сечения с емкостными винтами 2, предназначенными для со­
гласования диода с генератором накачки; отрезков волновода 6, 
запредельного для холостой частоты; цилиндрического резонато­
ра 8 с бесконтактным поршнем 7, который служил для настройки 
контура накачки в режим отдачи диоду максимальной мощности; 
радиального фильтра 14, настроенного на частоту накачки /н; 
резонансной камеры 4 с диодом. Холостой контур был реализован 
на собственных параметрах диода. Его настройка осуществлялась 
выбором высоты втулки 5, т. е. изменением конструктивной ем­
кости между диодом и втулкой. Диаметр кольца 3 выбирался из 
условия равенства нулю реактивной проводимости радиального ре­
зонатора 4 на холостой частоте в точках подключения диода. Под­
стройка холостого контура в резонанс достигалась регулировкой 

' напряжения смещения на диоде.
При расчете ПУ особое внимание было уделено фильтру 14, 

поскольку к его характеристикам предъявлялось одновременно не­
сколько требований: равенство частот / 3 и /н: шиоокая полоса

Рис. 3

заграж дения для подавления мощности накачки не менее чем на 
"20 дБ при заданной стабильности частоты /н; обеспечение по холо­
стой частоте короткого замыкания в плоскости соединения коак-
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сиальной линии 13 с радиальным резонатором 4*. Кроме того, 
для настройки в резонанс сигнального контура с конкретным ди­
одом приходилось подбирать диаметр внутреннего проводника ли­
нии 13, что усложняло удовлетворение вышеперечисленным требо­
ваниям.

На рис. 3, а представлены частотные зависимости для переход­
ного ослабления фильтра 14 при изменении радиуса а0 проводни­
ка 13, когда 2d =1,05 мм; на рис. 3, б — при варьировании высоты 
2d  резонатора (ао=0,275 мм). Из рис. 3, а  видно, что увеличение 
радиуса ао от 0,175 мм до 0,375 мм вызывает изменение частоты 
заграждения на 2,4 %. При этом полоса заграждения (по уровню 
20 дБ) увеличивается от 1,6 до 2,5 ГГц, так что переходное ос­
лабление L при изменении радиуса а0 в заданном диапазоне зна­
чений не падает ниже 20 дБ. Интересной особенностью обладает 
семейство кривых L (/, а0) разработанного фильтра: на частоте 
f —35,8 ГГц фильтры с разными радиусами а0 имеют одно и то ж е 
заграждение, равное 8,5 дБ. Причем, производная дЬ}да0 в этой 
точке изменяет знак с положительного на отрицательный. Иссле­
дование зависимости переходного ослабления от высоты резона­
тора (рис. 3, б) показало, что увеличение высоты от .0,945 до 
1,26 мм (т. е. на 33 %) практически не изменяет частоту заграж ­
дения, увеличивая при этом полосу заграждения на 27 %.

На основании проведенного анализа были выбраны следующие 
значения конструктивных параметров радиального фильтра 14: 
радиус а —1,75 мм, высота и радиус резонатора 2с?=1,05 мм-и 
Ь =  3,75 мм, диэлектрическая проницаемость среды в резонаторе 
є =  1. Радиус внутреннего проводника коаксиала изменялся от 
0,175 мм до 0,375 мм. При этих размерах была достигнута мини­
мальная чувствительность частоты заграждения фильтра к допус­
кам на высоту резонатора и заданное значение ухода частоты за ­
граждения в диапазоне изменения радиуса внутреннего проводни­
ка. Получены следующие экспериментальные значения частоты за ­
граждения реализованного в ПУ радиального фильтра:

а 0 | 0,175__________ 0,225________ 0,275_________ 0,325_________ 0.375
/ з  | 37,60 37,75 37,90 38,05 38,26

Как видно, изменение частоты / 3 составляет 2 %, что в преде­
лах точности измерений хорошо согласуется с расчетными вели­
чинами.

'Приведенная эквивалентная схема включения радиального ре­
зонатора їв коаксиальную линию и анализ его электрических ха­
рактеристик позволили объяснить немонотонный характер зависи­
мости частоты заграждения радиального фильтра от высоты резо­
натора. Экспериментальнымш исследованиями подтверждены тео­
ретические результаты.

* Экспериментальные исследования показали, что погрешность расчета рас­
стояния от данной плоскости до фильтра 14 не долж на превышать 1,1 %.
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АВТОМАТИЗИРОВАННОЕ ПРОЕКТИРОВАНИЕ ВОЛНОВОДНЫХ 
Щ ЕЛЕВЫ Х МОСТОВ. СООБЩ ЕНИЕ 2. МАТЕМАТИЧЕСКАЯ М О Д Е Л Ь  

Щ ЕЛЕВОГО £-М РСТА

Решающим фактором при проектировании устройств СВЧ яв­
ляется достижение адекватности математических моделей реаль­
ным объектам. Поэтому вопрос достоверности применяемых моде­
лей подчеркивает актуальность строгого электродинамического 
подхода к моделированию. Кроме того, при создании систем авто­
матизированного проектирования устройств СВЧ, коггорые имеют 
различную форму и конфигурацию граничных поверхностей, осо­
бое значение приобретает универсальность электродинамического 
подхода, дающего возможность в рамках одной математической 
модели рассчитывать разные типы устройств.

Такой общностью и достоверностью обладает один из проекци­
онных подходов — матричный метод [1], основанный на методе 
частичных областей, разложении электромагнитного поля в обла­
стях по собственным векторным функциям, решении интегрально­
го уравнения непрерывности методом Галеркина,

Предлагается матричный метод для создания математической 
модели волноводного щелевого £-моста, представленного на ри-
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-сунке. Стенки волноводов считаем бесконечно тонкими и идеаль­
но проводящими, внутреннее заполнение волноводов однородное 
и изотропное. Предположим, что геометрические размеры отвер­
стия связи Я — произвольны, а волноводы У1, У2 — много модо- 
вые.

Условие непрерывности для касательных составляющих 
магнитного поля на поверхности 5  имеет вид

[пн  н у> 1^}  1 +  [п12 Н у* \ к }] +  [ п п  ] =  ° ’ <1)

гд е  Н у*у*\Ет:},Ну*и£ \ — магнитные поля, возбуждаемы е в вол­

новодах У1 и У2 касательным электрическим полем на по­

верхности 5  и сторонним током /ст в \ / х. Д ля  реш ения уравн е­
ния (1) применяем метод Галеркина, выбирая полную систему

векторных координатных функций е, и представляя искомое ре­
ш ение как

) , / =  1 ,2 , ‘ (2)
г= 1 .

где в\ — не зависящие от координат постоянные множители, ко­
торые подлежат определению. Подставляя (2) >в (1), получаем сле­
дующую систему алгебраических уравнений:

\ П  +  К - Н ‘ Л\ =  \\К'„\\- (3)

При вычислении элементов матричного уравнения (3), прово­
димостей ¥ т1 и задающих токов Лтст целесообразно выбирать по­
следовательность координатных функций «а основе решения мем­
бранных уравнений для геометрической поверхности отверстая 5 
согласно работе [2]. Представляя отверстие с размерами {х2— 
—Х\ ) Хя г прямоугольным волноводом бесконечно малой протяжен­
ности по оси у,  записываем

(2 — §0тс ) (2 0̂«св )



где — собственные числа уравнения Гельмгольца, 
*св =  К ( т свтс/асв)2 +  («св^/^сЛ2; т сь, « 1В— количества вариаций 
единичных полей на отверстии по осям х  и г  соответственно;

я св =  х 2

Проводимости ВОЛНОВОДОВ У\ и К2 с отверстием в  широкой стен­
ке определим на основе фундаментального решения волно,водных 
уравнений для амплитуд единичных полей, возбуждаемых полем

Е- в волноводе при /Ст= 0 . Общий вид частичных проводимостей 
прямоугольного волновода с отверстием в его боковой поверхности 
получен в работе [2]. Подставив в него координатные функции 
на отверстии связи (4) и собственные функции прямоугольных

-  V
волноводов Н  я, проинтегрировав по площади отверстия 5, за ­
пишем выражения для собственных и взаимных проводимостей:

X  С ^ К ^ у .  <̂ С ц С 2^ гв.~1Ь в 2 С 1.С.г п , в я / Ь св 2 х С ^ С ^ ) -(-

+  (йсв цС 2!/Ь в̂ — С2гС2у/*) гу +

[СцС 4“

, 1ше 4 +  СнСиОи/т?+ ^ - ^  +  {Г1̂ /Ьсв)2] х

X [2С2;С2уД(у/к КчС21С2]Р у/*] |> (5)

где т, п — количества вариаций поля по осям х, у  в  волноводах 
V ! И К 2; ( -  1)"; =  А . В , -

Г1, / =  о,
* 1 > с̂в ^ 2 > 0̂/ | 0  у 0  (1 7Ясв> ^св)-



в , =

/ 1\т св • /я«дса • т к х А т к(— 1) свз т ----- э т — —̂  —_ _ _ _ _ _ _ _ _ а_ _ _ _ _ _ _  а | а т св%

—  2 т свт :/] /а .Л ч * «  ) К ( 2 — Ь0 т ) (2 -  80л ) /^ ;

(отсв̂ /асв)а — (датг/а)2

,  , .  /т :  1 
( * * 1 - 0  —

а.
т% т 

*

. ттгдг.8Ш------ - — э т
а

4 т ^ /а + сое ТПъХ
а

т (В1г ттс
а св, ^св - тп — 0;а1В а

С у 1 =  А 2В 2 ( -1)™; С^г =  А ъВ г\ А 2 =  ^2Л +  А2е =

==^ . ( | / 2̂ ~ 8о,"свН2 — 8о«св) /Гсевгс , 2дсвтг \ 
' ас*Ьп %2 а ‘-- _Г6 гА ,1 //Г - Л~ /вК асв^ в

* ( / е
(2 — 80т) (2 — 80л) , 2ятг \

аЬи2

[( 1) свз1п (/7гтсл'2/й ) (тт.х /̂а)] тсвк тсвк тк
(тсвк/асв)2 — (ттг/а)2 а с

. ткх* . г/ , .опт
в т ------ - — в т  (лгг+асв)—х, — х 2 тл̂ х 1 а  £2— —̂ —- с о э ------ 1--------------------. -----------------2 а ятк/а

О, т св =  т. — 0;

а •

Д-'Г
Ятв, ^  Я-св ■ * УО,

ЬсВ/ 2, ПСВ] =  ПСВ1 

- К А

Л
Ц - ( — 1 ) Яс“*+»сву— ^  « [ ( _ ! )  сву -4-(— 1 ) ”св/  ],

17 ~  /с; +  ( л с в ^ / о *  ’

ЛГ1-* =  1/^2 — __ ] / (т к / а )2 +  ( п к / Ь ) г — (и2в0[х0.

Подводимость (5) представляет собой квадратную матрицу, 
ранг которой определяется количеством учтенных членов в раз­
ложении тангенциального поля на отверстии Б.

При г = /  проводимости собственные (диагональные члены 
матрицы), при — взаимные, определяющие взаимодействие 
единичных полей на отверстии. Из анализа (5) следует, что еди­
ничные поля на отверстии, имеющие количества вариаций по 
оси г разной четности, не взаимодействуют друг с другом. Еди­

111



ничные поля на отверстии создают в волноводах Уи Уг волны, 
имеющие количества вариаций по оси х  такой же четности.

Задающий ток вычисляется при металлизации отверстий и со­
гласованных нагрузках. Полное магнитное поле — сумма полей, 
распространяющихся в волноводе от сторонних источников. Тогда 
для  задающих токов имеем

И'

■к; = 1 0 — 1 

(  ~ ___ 1 \ ПСВ___ 1 ]

X 11 С 2К 10 К^Ьсв] ——------ ------- —— ь  (6)
I К  -+ (Псв /̂Осв)2 >

где 'У/ — общее число падающих волн; IX {/ст}—не зависящие от 
координат амплитуды полей ш-й распространяющейся волны.

Решение матричного уравнения (3) с учетом (5), (6) относи­
тельно неизвестных амплитудных коэффициентов е/ в разложении 
(2) позволяет перейти к заполнению матрицы рассеяния и на ос­
нове ее элементов — к расчету переходного затухания и направ­
ленности волноводного щелевого /Г-моста.

Амплитуды волн в  волноводах V V 2, обусловленных полем

.£■, на отверстии связи и распространяю щ ихся в сторону 2 < 0 х  

-X 1 ^ 1 ^ } )  и г 2( и +  {£г]) представим как

г2
* ^ ‘± 1 ^ }  =  +  ^ ( г г) е ±К^ й г '  =

I ‘о -

=  -  ( - 1 ) " '"  -  1 ) / [ к 1  + ( ^ ) 2) х

V !" Г* К —̂ й *А Г пС1|ТС 1-А : ^ 2 * V и (>I Ал УСв . I

е ~  т с в ( _  1 ) л с в __  |

Ж + Т п ^ Ж вГ X

X [ С2 Кц! Л в '/ ^ а А в  ] (7)



На основании (7) получим значения элементов матрицы рас­
сеяния — коэффициента отражения 5ц и коэффициентов переда­
чи 5зь 541:

- V
г= 0

и + ’21
и| —К  г . | да I  т ‘ 

!*  -1 р -

и у>
IV ' { £ ' т } г = 0

->31 и+ 41
и Я Ч Е * ) ' .

и + (8)

где С/+ — амплитуда падающей от стороннего источника волны.
Д ля проверки правильности алгоритма и заданной точности 

вычислений используем уравнение баланса мощности |5 и р= ?
— 1̂ 81|2 +  +  5 41;2 = 1 .  В соответствии с критериями, сфор­
мулированными в работе [3] при получении матрицы рассеяния, 
математическую модель электродинамической системы (многомо­
дового волноводного щелевого £-моста) следует считать постро­
енной.

При расчете конкретных устройств — делителей мощности, фа­
зовращателей и т. д.—построенная математическая модель в боль­
шинстве случаев упрощается. Например, наиболее широко приме­
няются £-мосты на одномодойых прямоугольных волноводах. В та ­
ких случаях следует ограничиться в приведенной модели одной 
лишь падающей волной Н 10, что упрощает выражения для задаю ­
щих тош в и амплитуд волн, распространяющихся в волноводах 
вне области связи.

В рассматриваемой модели стенка между волноводами счита­
лась тонкой, но такое условие не является ограничением в при­
менении математического 
аппарата. В работе [4] от­
мечалось, что при учете тол­
щины стенки стандартного 
волновода, например сече­
нием 2 3 x 1 0  мм, второй выс­
ший тип волны становится 
распространяющимся на 
частотах, выще 9,28 ГГц— 
середины основного диапа­
зона прямоугольного вблно-_ 
вода. Нами учитывались’ 
высшие типы волн во всем диапазоне волны Н ю волновода. Как 
показали предварительные расчеты,- диагональные элементы мат­
рицы проводимостей, являющиеся собственными для единичных 
полей на отверстии, превосходят по модулю взаимные проводимо­
сти, что характеризует устойчивость решения.

При необходимости учета толщины стенки в отверстии связи 
или расчета шлейфной области связи следует применять матрич-
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ньга метод, рассматривая область связи: как резонатор прямоуголь­
ного сечения сивХЬев, который связан через отверстия, совпадаю-: 
щие с его поперечным сечением, с волноводами 1/| И .У 2. Матрич­
ное уравнение (3) дополняется членами взаимодействия наборов 
единичных полей на отверстиях связи между собой. Проводимо­
сти резонатора находятся на основе решения колебательных урав­
нений. Координатные функции на отверстиях выбираются исходя 
«з решения мембранных уравнений. Количество и последователь- 
ность существования функций, а также количество учтенных типов 
волн в волноводах и типов колебаний в резонаторах обусловлены 
необходимой степенью точности вычисления элементов матрицы 
рассеяния, и определяются из целевой задачи.
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И. А. ЗА Х А Р И Я

К ВЫ БОРУ СТРУКТУРЫ УЗЛА НАСТРОЙКИ ПЕРЕХОДА 
Л ИН ИЯ — ВОЛНОВОД

Принцип согласования перехода линия волновод, в частно-, 
сти коаксиально-волноводного перехода, был установлен в рабо­
тах И. И. Вольмана [1; 2]. Согласно этому принципу реактанс 
элемента связи линий (штыря, витка) необходимо компенсировать 
с помощью узла настройки перехода, а волновое сопротивление 
линии принять равным активной составляющей входного импедан­
са элемента связи. От структуры узла настройки зависит степень 
компенсации реактанса элемента связи в полосе перехода.

Изучен вопрос настройки перехода с помощью отрезка закоро­
ченного волновода, содержащего скачкообразное изменение разме­
ров сечения. Входной импеданс элемента связи в бесконечно длин­
ном волноводе обозначим как г ' — /? '+ / .* '.  Узел настройки пере­
хода, характеризуемый в плоскости расположения элемента связи 
коэффициентом отражения р =  рг +  jPir заменяет одно плечо беско­
нечно длинного волновода и существенно изменяет входной импе­
данс элемента связи. Последний, как показано в работе [3], за ­
пишем в виде соотношений

2 а  =  +  /Х а ;  ( 1 +  р г )\ Х% — Х ъ +  ‘ (1)
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Сравнение расчетов по (1) с результатами электродинамического 
анализа в случае короткозамкнутого отрезка волновода подтвер­
ждает возможность их применения для расчета с достаточной 
точностью при минимальной длине отрезка, .равной 0,15 длины 
волны. Поэтому на расстояниях такого порядка можно рассмат­
ривать скачкообразное изменение сечения в волноводе узла на­
стройки, тем более, что коэффициент отражения от упомянутой 
нерегулярности значительно меньше единицы.

Переход линия — волновод включает и узел настройки (двух­
выходной узел), практически не обладающий потерями. Отсут­
ствие отражения в плоскости ввода элемента связи ((£,',] =  О) яв­
ляется другой формулировкой указанного принципа согласования. 
Тогда

== 1 С, Хъ =  0 (2), где 1 С — волновое сопротивледие линии-

Д ля нормированного относительно 1 С входного импеданса эл е­
мента связи (г == /?£/2с, х  — г' =  %ъ/гс, х '  — Х г ! 1 с) усло­
вие (2) примет вид

г ' — 1 = г (1  р г) — 1 = 0 ;  х '  — х  +  гр1 — & (3)

Д ля узла настройки без потерь р 2г +  р ] ~  1, в связи с чем из (3) 
находим г =  ( 1 х 2)12- (4).

Таким образом, если соотношение (4) удовлетворяется для за ­
данного элемента связи на каждой рабочей длине волны, частот­
ная зависимость входного импеданса элемента связи не ограничи­
вает полосы перехода и позволяет однозначшо исследовать влия­
ние узла настройки перехода. Практически взаимосвязь (4) мож­
но обеспечить достаточно приближенно и условия согласования 
перехода (3) представить одним уравнением х(1 +  рг) +Рг  = 0  (5). 
Ниже воспользуемся аппроксимацией нормированного реактанса 
цилиндрического штыря, для которого взаимосвязь (4) рассмот­

рена в работе [4] х =  4,60—11,22 д +  5,92 д2 (6). Здесь<?===~------нор­

мированное значение длины волны X; А  — ширина прямоугольно­
го .волновода. Параметры волноводного щтыря: В — высота узкой 
стенки волновода, 1^~В/А =  0,435; Н — высота штыря, V =  =  0,7; 
а — радиус штыря, а =  а/А  =  0,045; й — расстояние оси штыря от 
узкой стенки волновода, г] =  ^М  =  0,35.

В случае регулярного закороченного волновода в узле настрой­
ки длиной I коэффициент отражения р выражается только с по­
мощью фазовой постоянной волны, распространяющейся в волно­
воде,

р  =  — е >2?л‘ ; р Г =  — сое 2 |; р ~ ? , \ п 2 \ ,  \ =  (7)

Для заданной рабочей волны (X =  ^ =  ^0), т. е. при известных 
Рл =  Я|1о и х  — х 0, условие согласования (5) удовлетворяется,
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если гд е *£’0 == — !/*<) (8). Соотношение (3) пойволяс г
найти длину закороченного отрезка в о л н о в о д а / = /0. Текущие 
значения <7, £, необходимые при расчете 15п), взаимосвязаны с <70, 
?9 отношением

У Ь = * У Т ^ д ч У Т = % .  (9 )

Зависимость [5'^ от q имеет вид [3]

18'и\ =  \ ( г ' ~ \ + 1 х ' ) ! ( г ' + \  +  ]х')\. (10)

Применение скачкообразной нерегулярности в волноводе узла 
настройки позволяет расширить полосу перехода. Плоскость с не- 
негулярностью сечения волновода разделяет его длину на два 
отрезка: — длина отрезка основного волновода с размерами се­
чения А\, В ь /2 — длина закороченного отрезка волновода с из­
мененными размерами сечения А 2, В2. Рассмотрим случай, когда 
1{Ф12, а отношение р =  1\/12 — переменно. Если при изменении вы­
соты волновода (В2; Ъ\ =  В\,1В2) фазовые постоянные для основной 
волны не изменяются, то в случае изменения ширины волновода 
(А2, й 1 =  А 2/ А\ )  изменяется отношение электрических длин этих 
отрезков

______ _______  О-./ __________
ЫЪ  =  ъ У 1 - ? 1 У  1 -  (Я/а,)2; 5, =  1 -  (? /а ,)2- ( 11)

ч
В зависимости от направления изменения размеров сечения вол­
новода коэффициент отражения от нерегулярности в плоскости 
скачка 5 ц —при пренебрежении реактивностью — может быть по­
ложительным ( 5 ц = |5 п | )  или отрицательным (£ц =  — |£ ц |) :

с __ 1 Усъ/Ус\ П 9\
11 1 +  г , 2 / П .  ’  (  }

где УС1, Ус2 — волновые проводимости соответствующих отрезков 
волноводов. Коэффициент отражения от узла настройки, учиты­
вающий влияние нерегулярности, представим как

Р ~ Р г  +  1 Р , = ^ К‘ { з и (13)

Здесь при
“  I V .  5 22 == |5 П|, = 1  |5И|2.

Исследование выражения (10) с использованием соотношения.
(4), условия (5) и характеристики штыря (6 ) показывает, что по­
лоса перехода расширяется с увеличением 5 ц = |5 ц | '  тем больше, 
чем меньше отношение и. В полосе перехода два значения д0 обес­
печивают полное согласование. Если 5ц  = — |5 ц |,  имеет место 
сужение полосы перехода. Осуществлять * 5 ц = |5 п | целесообразно 
одновременным увеличением В2 и уменьшением А 2, когда доста­
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точное значение 5ц можно получить при относительно небольших 
изменениях размеров сечения волновода закороченного отрезка 
(&1< Г , й !<  1). Однако отношение волновых проводимостей зави­
сит тогда от длины рабочей волны (д) [5]:

у с2 _ ь у

ул ~  ( }

где функция I аппроксимируется 'выражением

ъ.[ =-1 + '0 ,75  соБ^-^-'а^— 0,02-51п (на,). (15)

Наличие реактивной проводимости в плоскости скачка разме­
ров сечения волновода сужает полосу перехода. С изменением вы­
соты волновода (&1< 1) емкостную проводимость запишем со­
гласно [5]

(16)
Ус\ /«1

где функцию г|) удобно такж е аппроксимировать выражением
ф =  3(1 — *,)* +  4,8(1 -^,>5/26-4,8(1-^);'* (17)

параметр для симметричного изменения высоты волновода при­
нимает значение

С

г / ? - 1- (18)Л' ~  »■  г „

Аналогично представляется индуктивная проводимость в плоско­
сти скачкообразного уменьшения ширины волновода

(19)
1 с 1

Здесь функция Ф дана в работе [5]. С учетом результирующей 
реактивной проводимости (В') ^-параметры скачкообразной нере­
гулярности становятся комплексными

с . 15 п |- /& .  с ... Г 0 )
- ~ г + 7 & ’ 22~  1 + у Г ’ { }

В ' 1 У с 1 . -$■> 1 — ^ и !2 с  о

Т Ж . '  12~ !°П;
В-приведенных выражениях |5 ц | определяется формулой (12).

При расчете узла наот.ройки перехода целесообразно задавать­
ся длиной волны полного согласования д0 в области максимальной 
ширины полосы. Одновременно следует исключить влияние реак­
тивностей на до в плоскости скачка размеров сечения волновода 
с помощью параллельного резонанса =  +  =  0 (21). Для

117



обеспечения ВьФО необходимо принять ал < \ ,  исходя из возни­
кающего при этом сужения полосы волновода (дмакс^ й 1). Условие 
согласования перехода (5) используется для расчета на б?о длины 
закороченного волновода в узле настройки 12, и при заданном от­
ношении и — также длины 1Х. Очевидно, теперь применяется вы­
ражение (13) и 5-лараметры (20) при 6 =  0, так как на д0£ '  =  0.

Если из условия резонанса
№

2,5

/ г

л / у *

(21) определяется отноше­
ние Ь\, то из условия согла­
сования (5) — величина 
Заданные величины Яь 
V,  а также найденные Ъ\, 1% 
служат для расчета зависи-
мости 15:,

0,55 Щ Щ  0,70 

Рис. 1

0,75 Щ  ,і

от <7 с помо­
щью (10). Особенностью 
такого расчета является не­
обходимость учета в выра­
жениях для ^-параметров

(20) реактивной проводимости В' (ЪФ0 в плоскости скачка сечения 
волновода. Полученная зависимость )5ц| от (/ служит для расче­
та верхнего и нижнего пределов полосы перехода (Д<7 =  (7+—д~) на 
уровне |5^| =0,05 с помощью ЭВМ.

На рис. 1 представлено влияние реактивной проводимости Ь 
в плоскости скачка размеров сечения 
волновода в узле настройки на характер 
зависимости коэффициента отражения 
от перехода от <7. Кривые построены для 
приведенных параметров штыря при 
и =  0,2 и а[ =  0,9 для двух пар значений 

<?о и Ъ\ (0,78 и 0,643 соответственно — 
кривые 2, 4; 0,8 и 0,6 — кривые 1, 3).  Ес-

Рис. 2

0,70 0,75 0,ВО а
'о

Рис. 3

ли пренебречь реактивной проводимостью, как сказано ранее, возни­
кает вторая точка полного согласования (<70 =0.603 и 0,613, кривые 
2,4). Подъем ]5ц( между д'0 и д0 не превышает принятого здесь уров- 

Реактивная проводимость устраняет вторую точ-
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,ку полного согласования 70, хотя )5'х| снижается при д' <. ^  (яриеЧ  
вые 1, 2). Увеличение промеж утка (?'— д0 приводит к соответ­
ствующему повышению |5;,| и тем самым до ограничения полосы
перехода снизу уже в случае д0 =  0,8  (д~ =  0,74). Реактивная 
проводимость несколько снижает верхний предел полосы ($+).

На рис. 2 даны кривые |5И| для различных значений огноше-т 
ния а х и параметра д0: кривая 1 — == 1, д0 =  0,72; 2 — а 1 =  0,85, 
до =  0,76; 3 — «1 =0,9, <7о =  0,78. С учетом влияния реактивной про­
водимости (ЬфО) на характеристики перехода с нерегулярностью 
в узле настройки построены кривые 2, 3 при г; =  0,2. Кривая 1 — 
характеристика перехода с регулярным волноводом в узле на­
стройки. Значения д0 приняты близкими к максимальным, когда 
полоса перехода ограничивается снизу полосой волновода (7 - =
=  0,55). Из рисунка видно, что ,в выборе а, существует оптимум 
(при а 1~ 0 ,9 ), обеспечивающий максимальное расширение полосы 
перехода. Дальнейшее уменьше-ние «1 приводит к резкому влия­
нию реактивной проводимости на стыке волноводов в узле на­
стройки.

Рис. 3 иллюстрирует зависимость ширины полосы перехода, 
найденной на уровне =0,05, от д0 —: принятой длйяы волны 
полного согласования. Полоса определяется разностью Дд =  д+—д~, 
где д+ — верхний, а — нижний -пределы полосы перехода. Кри­
вые 1 построены для регулярного волновода в узле настройки 
(«х =  1). Кривые 3 («1 =  0,9; Ъ =  0,2; и =  0,2) характеризуют предель­
но возможную ширину полосы перехода. Кривые 2 («1 =  0,69; ЪФ 
Ф0; и =  0 ,2 ) представляют ширину полосы, обеспечиваемой опти­
мальным узлом настройки, содержащим скачкообразную нерегу­
лярность. М аксимальная ширина полосы перехода имеет место при 
таком д0- когда д_ =  0,55, а д+ — максимально (д0 =  0,78). Д аль­
нейшее увеличение до приводит к возрастанию д~, уменьшение до— 
к снижению д+.

Отсюда следует, что при использовании оптимального элемен­
та связи узел настройки перехода рассмотренного типа позволяет 
расширить полосу перехода на 20—25 %.

В предложенном методе синтеза перехода полоса зависит от 
характеристики элемента связи (6), от точности удовлетворения 
условия (4). Для произвольных характеристик элемента связи син­
тез узла настройки усложняется, так как двух условий — резонан­
са и согласования, которые можно обеспечить на различных час­
тотах, обычно не достаточно.

Список литературы: 1.Вольман И. И. Возбуждение электромагнитных волн линей­
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АВТОГЕНЕРАТОР СТАБИЛЬНОЙ ЧАСТОТЫ МЕТРОВОГО ДИАПАЗОНА 
НА СПИРАЛЬНОМ РЕЗОНАТОРЕ

Стабильность частоты источников электромагнитных колебаний 
в основном определяется добротностью колебательной системы, 
влиянием изменения температуры окружающей среды на элементы 
схемы, а также нестабильностью напряжения источников питания. 
Д ля каждого частотного диапазона характерна определенная кон­
струкция колебательной системы, а следовательно, максимальное 
значение ее добротности. На частотах от десятков до сотен мега­
герц обычно попользуются колебательные контуры с сосредоточен­
ными параметрами — устройства с малыми габаритными разме­
рами и низким значением добротности (10...102). В этом частотном 
диапазоне объемные резонаторы не используются из-за их громозд­
кости. На частотах выше одного гигагерца употребляются объем­
ные резонаторы — устройства с малыми габаритными размерами 
и высоким значением добротности (103... 104) . Колебательные кон­
туры в этом диапазоне не применяются, так как их невозможно 
реализовать в обычных конструктивных формах. На частотах от 
сотен мегагерц до гигагерца обычно используют контуры переход­
ного типа, т. е. системы, обладающие свойствами устройств с со­
средоточенными параметрами — колебательные контуры и с рас­
пределенными — объемные резонаторы. Это связано с тем, что на 
этих частотах объемные резонаторы еще имеют значительные раз­
меры, а индуктивности контуров вырождаются в один виток. Д об­
ротность и габаритные размеры устройств переходного типа име­
ют промежуточное значение между объемными резонаторами и ко­
лебательными контурами, а конструктивно сложны.

Используемые в качестве фильтров в частотном диапазоне от 
30 до 2-103 МГц спиральные резонаторы имеют габаритные раз­
меры, соизмеримые с размерами колебательных контуров, и обес­
печивают добротность, незначительно отличающуюся от добротно­
сти коаксиальных резонаторов [1]. В литературе практически от­
сутствуют сведения о спиральных резонаторах как частотно-за- 
дающих элементах автоколебательной системы.

Рассмотрена возможность построения автогенератора электро­
магнитных колебаний стабильной частоты метрового диапазона на 
базе спирального резонатора. Был выполнен транзисторный авто
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Генератор по трехточечной емкостной схеме со спиральным йездад- 
тором, включенным в цепь база—коллектор (рис. 1 , а ) .  За  осиовуї 
взята схема задающего генератора, используемого в прибоое Г4- 
144 (ЕЯ3.262.002ЭЭ) [2]. . У

Известно [1], что максимальная добротность цилиндрического 
спирального резонатора достигается при соотношении ,£ )/й =  1,8,

Рис,

где Д  й •— диаметры его экрана и спирали соответственно. До^ 
бротность медного резонатора с погрешностью 20 % можно опре­
делить из выражения ( )=  2 0 0 ^ 7 ,где £> выражено в сантиметрах, 
/ — в мегагерцах [1]-

Исследовалась серия спиральных резонаторов на разные часто, 
ты, спирали которых размещались в экране одного диаметра (7>= 
=  50 мм, Б / й =  1,75, длина резонатора 1~-  70 мм). Упрощенная 
конструкция такого резонатора представлена на рис. 1, б.

Спиральные резонаторы подобного типа имеют малые габарит­
ные размеры до частот 100 МГц, а при снижении частот — разме­
ры увеличиваются. Нами был испытан спиральный резонатор, 
внутренний проводник которого выполнен в виде спирали из про­
вода, уже свернутого в спираль [3]. Его добротность почти не 
отличается от добротности обычного спирального резонатора. Так, 
при тех же габаритных размерах резонатора частота снижается 
примерно восьмикратно, а добротность отличается от расчетной 
ориентировочно на 30 %•

Одним из недостатков спиральных резонаторов является на­
личие дискретного ряда резонансных частот, которые могут при­
вести к самовозбуждению системы не только на основной, но и на 
высших модах. Выполнение спирального резонатора с градиентом 
волнового сопротивления по длине оси спирали резко снижает 
коэффициент передачи резонатора на высших модах и практически 
он имеет одну резонансную частоту. Градиент волнового сопротив­
ления достигается выполнением спирали с переменным Попереч­
ным сечением по длине оси, например, в виде усеченного кону­
са [4]. Был изготовлен спиральный резонатор с основной резо­
нансной частотой 100 МГц, цилиндрическим экраном и конической
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спиралью, в котором гіі/І)>0,25, йгД^О.Тб, и 2 <сі2ісІ1<'6 , гд< 
(1}, с12 — диаметры меньшего и большего основания усеченного ко 
нуса. Экспериментальные исследования такого резонатора показа 
ли, что в нем существует резонанс на основной частоте (100 МГц) 
амплитуда сигнала первой моды резонаншой частоты (195 МГц] 
снижена в 40 раз, а амплитуда второй моды (290 МГц) снижен; 
в 100 раз по сравнению с основной. До 1500 МГц включительж 
резонансные частоты отсутствуют. Таким об,разом, резонатор с ко 
нической спиралью имеет, по сути, только основную частоту ре 
зонанса, а остальные резонансные частоты либо отсутствуют, либс 
снижены так, что на них самовозбуждение схемы не выполняете* 
из-за несоблюдения баланса амплитуд.

Добротность резонатора со спиралью, изготовленной в виде 
усеченного конуса, почти не отличается от добротности резонаторг 
с цилиндрической спиралью. Это связано с тем, что диаметры спи 
рали у большего и меньшего оснований усеченного конуса отли 
чаются от оптимального (Д /й =1,8) на значение, при котором доб 
ротность резонатора снижается незначительно [1].

Параметры
Источник

[3] [3J [1] [4] ! 14 1 Ш

50 100 300 400 700 1000
700 1000 1700 2000 2650 3100
500 700 1300 1550 2150 2500
0,71 0,70 0,76 0,78 0,81 0,80

/, МГц
Q р ас ч  
QaKcn
Qwca/Qpaci

В таблице представлены данные экспериментального исследо­
вания добротности различных конструкций резонатор^. В верхней 
строке даны ссылки, где описаны конструкции указанных резо­
наторов (в ссылке [1] — цилиндрический резонатор). Полученные 
результаты свидетельствуют о небольшом различии (до 30 %) до­
бротностей расчетных и экспериментальных значений, что прием­
лемо для их расчета.

Снижение влияния колебаний температуры окружающей средь; 
на частоту достигается термостатированием элементов схемы. Для 
этого в стационарных условиях берут электрические термостаты, 
В полевых условиях они не всегда пригодны в связи с большим 
потреблением энергии, поэтому применяется пассивное термоста- 
тирование. Термостатируемый объект размещают в глубоких сква­
жинах либо в среде плавящегося вещества, обычно используемого 
как охлаждающее [5]. В последнем случае термостатирующей 
средой служит вещество с теплотой плавления в сотни Д ж /г и тем­
пературой плавления десятки-сотни градусов Цельсия.

Однако подобное тер м ост ати рое а ние эффективно лишь тогда, 
когда тепло, выделяемое термостатирующим объектом, может под­
держивать процесс плавления длительное время.

При термостатировании маломощных элементов, не способных 
плавить вещество, необходим дополнительный подогрев, что приво­
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дит, как и в случае Использования электротерш $€£ф £|Ш ^вН |^Н Ш  
тедьиому расходу энергии. Здесь, на наШ ; В З г л я ^ ^ ^ а д Н |^ ^ ^ И |
лять в качестве термостатирующего вещество с т е м п е р а ^ в о т З И ^ И  
лени я ниже температуры окружающей среды й от н еетеШ ш 1§н ||Н  
рованное. Далее рассмотрена возможность п р и м е н е н и я л '^ я ^ ^ Я | 
льда для термостабилизации маломощной аппаратуры. ЛДелЩодаШ 
разность такого т ер мост ат ир о в а н и я оправдана тем, что темпёр«й|: 
тура плавления льда стабильна, а современные средства тепло- • 
изоляции типа экранно-вакуумной позволяют хранить лед в объе­
ме типа сосуда Дью ара длительное время. К тому же, возможно 
выполнение пассивного термостата с пониженной скоростью таяния
льда. ........- . ... ;!-ч

Схема такого термостата представлена на рис. 1, в. Принцип 
его работы заключается в том, что объем со льдом разделили на 
две камеры: I — с объемом Уь и II — с объемом У2 термоизоли­
рующей полостью III. От окружающей среды лед термоизолиро- 
пан полостью IV. В полости II размещен приведенный автогене­
ратор V (рис. 1 ,6).
■ Под воздействием температуры окружающей среды лед снача­

ла плаадтся в камере I, стабильно поддерживая в ней температу­
ру 0°С.. Т ак  как градиент температуры между камерами I и II 
отсутствует, нет и теплопритока к камере II, в связи с чем лед 
в ней не тает — при отсутствии мощности рассеяния на размещен­
ных в ней радиоэлементах ((?р =  0). После таяния льда в камере I 
вода в ней начинает нагреваться из-за теплопритока из окружаю­
щей среды и тогда возникает градиент температур между каме­
рами Ги II, в связи с чем тепловая мощность передается в каме­
ру II, и лед в ней начинает таять. Поскольку температура воды 
в I поднимается медленно, то медленно повышается и тепловая 
мощность, подводимая к камере II, что приводит к. значительному . 
времени таяния льда в ней. При этом вода в камере I представ-, 
ляет вещество, поглощающее подводимое из окружающей среды
тепло. ’ ; ' ' ..............

Для расчета термостата примем, что полости III и IV запол­
нены теплоизолирующим веществом типа экранно-вакуумной изо­
ляции,; Это дает возможность использовать уравнение Фурье для 
тепловой передачи мощности. В принципе, полости III и IV могут 
быть и вакуумными, тогда необходимо пользоваться уравнением 
Стефана-Больцмана. Однако экранно-вакуумная изоляция более 
эффективна, чем вакуумная полость.

Тепловая мощность (?\ к объему Уь согласно формуле Фурье, 
равна

<?1 =  т  =  7 > 2 ^ =  Г КА,  (1)
ч

где (?; — тепловая мощность,, передаваемая по (-му элементу че­
рез полость IV, и, — коэффициент теплопроводности ('-ГО 
элемента, его длина и площадь поперечного сечения, соответствен­
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но. Тк — температура окружающей ореды. Это допущение спра­
ведливо для тающего льда, температура плавления которого О °С. 
Таким образом, Тк является градиентом температур. В случае 
использования вещества с отличной от О °С температурой плавле­
ния необходимо брать разность температур окружающей среды 
и температуры плавления вещества. Время таяния льда и в объ­
еме V] равно (2 ),.где сг — теплота плавления льда.

Чтобы определить время таяния льда 7 в объеме У2, рассмот­
рим уравнение теплового баланса ((?р =  0):

=  3 +  (?3, (3)
где Qi(T)  — мощность, подводимая к объему У1 после таяния 
в нем льда по 1-му элементу; (Зг — мощность, передаваемая к объ­
ему У2; <2з — мощность, расходуемая на нагрев воды в объеме У[. 

Уравнение (3) запишем в -виде

Л ( 7 > - Г )  =  д з + ф ] ^ ) = = 5 Г  +  д 8. (4)

Зд есь  5 ’, — те же обозначения, что и в  (1), но относящ иеся 
к полости III. Из (4) имеем С}3 — А Т К— А! Т  (5), Ы — А - \ - В .

Скорость нарастания температуры в объеме У\
ЙТ А Т к - М Т  А Т К ~ М Т
ей “  ср у,  I  ' Ь)

Ср — теплоемкость воды.
Реш ая (6) и принимая граничные условия при t —0, Т =  0, по­

лучаем
А Т

Т ~  [1 — ехр ( — ЛШ )]. ч (7)

Тогда мощность, передаваемая к объему У2, будет
А

О ,* *  В Т  ~  В ^ [ \ Ы Ы ) } .  (8)

Д ля нахождения времени таяния льда в объеме У2 составим 
равенство

I

^ - ^ 5 ( 1 - е х р ( - ^ 0 ] Л - о К , .  (9)
О

Уравнение (9) приведем к виду

~ в 1 к .  ^  +  ехр ( -  ЫН)  -  № ) ~ Ч  «  вУа. (10)

Из (10) определяется время таяния льда © объеме II ( /) . Тог­
да общее время таяния льда в термостате равно (^ -И ) . Отметим,
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что после таяния льда в камере II температура воды будет повы­
шаться медленно, что вызовет медленное изменение частоты. При 
этом скорость изменения температуры в камере II ниже, чем ско­
рость изменения температуры окружающей среды.

Предварительный расчет термостата по приведенным равен­
ствам показал, что использование современных сортов экранно- 
вакуумной изоляции и массы льда в 15—20 кг обеспечивает про­
должительность автономной непрерывной работы термостата при­
мерно один год. При этом он имеет форму сферы диаметром око­
ло 400 мм.

Экспериментально исследовался источник стабильной частоты 
/ ~ 300 МГц. Его принципиальная схема представлена на рис. 1 , а,  
где приняты следующие обозначения. Транзисторы Тх, Т 2 — марки 
КТ382А; резисторы — 270 Ом; 1,6 кОм, 2,7 кОм, 10 кОм,
360 Ом, 4,7 кОм, 50 Ом соответственно; С і — 2,2 пФ, С3 — 1,5 пФ, 
С4 — конструктивная емкость, С5 — 3 пФ; Р  — спиральный резо­
натор. На транзисторе 7  ̂ собран генератор, на транзисторе Т2 — 
выходной каскад.

Конструктивно источник стабильной частоты выполнен в одном 
стакане 1 (рис. 1 ,6 ), который является и экраном спирального ре­
зонатора Р.  В стакане 1 расположена спираль 2 резонатора, нави­
тая на тефлоновый каркас 3 и механически закрепленная втул­
кой 4. Резонансная полость 5 ограничена крышкой 6, которая так­
же является печатной платой схемы (см. рис. 1 , а ) .  Монтаж вы­
полнен согласно чертежу Е.ЯЗ.262.002 [2]. Транзистор Т і (7) 
расположен в резонансной полости, остальные элементы 8 — в от­
секе 9 стакана 1. Стакан закрыт герметичной крышкой 10 с пре­
дусмотренным соединением И,  через которое подается питание, 
а такж е выводится генерируемый сигнал. Стакан 1 совместно с эле­
ментами схемы размещался в верхней части емкости со льдом 
и находился в среде до полного его таяния.

Изучаемый источник стабильной частоты запитывался от ак­
кумуляторной батареи 12 В. Измерение частоты проводились с по­
мощью электронно-счетного 2МЩ0*ІЇкГц) 
частотомера 43-34 с блоком • Пй.
ЯЗЧ-51, а напряжение пита­
ния контролировалось цифро­
вым вольтметром В7-18. Кри­
вые изменения частоты и на­
пряжения питания показаны
на рис. 2. в  №  о,5 №  щ  г.ч

В результате экспериментов 
получена относительная неста- ис'
бильность частоты 10-7 за 1 ч. Однако, как показано на рисунке, на­
блюдается синхронное изменение частоты при изменении напря­
жения питания. Зависимость генерируемой частоты от напряжения 
источника питания, частично ухудшающая стабильность генери­
руемой частоты, может использоваться для электронной перестрой­
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ки частоты генератора в пределах 0,5 МГц, и автоматической под­
стройки частоты автогендратора по более стабильному сигналу. 
При этом крутизна электронной перестройки частоты источника 
составляет порядка 0,15 М Гц/В. Из рис. 2 следует, что в отдель­
ные промежутки времени относительная нестабильность частоты 
достигает значения примерно 10-8, свидетельствует о возможности 
повышения стабильности частоты использованием более стабиль­
ного источника питания или выбором с^емы. Выходная мощность 
генерируемой частоты приблизительно 2 мВт.

Длительное термостатироваиие позволяет исключить время вы­
хода источника стабильной частоты на режим, обусловливаемое 
установлением температуры в электротермостате, плавлением ве­
щества при его прогреве и т. д. Оно снижает разброс значений 
частоты, наблюдающийся, когда источник включается, например, 
при термоциклиротании криогенных устройств.

Здесь необходимо знать следующее. В приведенных расчетах 
термостата принято допущение, что соотношение мощности рас­
сеяния на термостатируемом объекте к общим теплопритокам из­
вне намного меньше единицы. В этом случае мощность рассеяния 
можно не учитывать ((?р =  0), что справедливо, когда термостати- 
руются пассивные элементы, например СВЧ-резонаторы.

Однако во время экспериментов термостатировался не один ре­
зонатор, а вся схема автогенератора. Рассеиваемая мощность на 
элементах схемы была порядка 0,1 Вт, т. е. соизмерима с суммар­
ной мощностью теплопритоков из окружающей среды при исполь­
зовании многослойной экранно-вакуумной изоляции с коэффици­
ентом теплопроводности Л- =  5-10”5 В т/(м -К ). Поэтому в расчетах 
она не учитывалась. Исследуемый автогенератор термостатировал­
ся в заполненном льдом сосуде Дьюара.

Таким образом, показана возможность создания автогенерато­
ров стабильной частоты метрового диапазона на базе спиральных 
резонаторов, термостатируемых тающим льдом с относительной 
нестабильностью частоты 10_7...10~8 за 1 ч, что соизмеримо с от­
носительной нестабильностью частоты автогенераторов на базе тер­
мостатируемых мварцевых резонаторов.

Список'литературы: 1. Захарьящ ев Л. И. Конструирование СВЧ каскадов на 
резонансных линиях и спиральных фильтрах. М., 1974. 175 с. 2. Г4— 144. Генера­
тор сигналов высокочастотный. Техническое ‘описание и инструкция по экс­
плуатации. ЕЯ3.262.001.ТС). К., 1983. 51 с. 3. А. с. 1246191 СССР. Перестраивае­
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УДК 621.372

А. И. ТЕРЕЩ ЕНКО, д-р техн. наук

ПЕРЕСТРОЙКА ОТКРЫТЫХ П РЕД Е Л Ь Н Ы Х  РЕЗОНАТОРОВ 
ПЛАЗМОЙ ГАЗОВОГО РА ЗРЯД А

Открытые предельные резонаторы (ОПР) уже почти 30 лет 
привлекают к себе внимание ученых и конструкторов, работающих 
в области сверхвысокочастотной техники. В сравнении с обычны­
ми резонаторами, представляющими собой короткозамкнутые от­
резки волноводов, открытые предельные резонаторы обладают 
важными преимуществами. В их числе — более высокая доброт­
ность, разреженный спектр частот ^собственных колебаний, нали­
чие неизлучающих отверстий, открывающих доступ в полость 
резонаторов. Все это расширяет возможности практических приме­
нений ОПР — в качестве колебательных контуров, элементов СВЧ- 
трактов со специфическими дисперсионными свойствами (на­
пример, фильтров), датчиков устройств для контроля и измерения 
параметров веществ в СВЧ-диапазоне, реакторов установок, ис­
пользующих энергию СВЧ в технологических целях, колебательных 
систем электронных и квантовых приборов СВЧ.

Д ля многих из перечисленных областей применения ОПР не­
маловажное значение имеет перестройка частоты. Предложена 
механическая перестройка биконического ОПР со средней регу­
лярной частью введением в запредельные участки двух металли­
ческих стержней [1]. Стержни при приближении к предельному 
сечению воздействуют на поле в резонаторе и изменяют частоту 
последнего. Диапазон перестройки — 50...60 МГц, но в связи с не­
обходимостью механического перемещения перестраивающего эле­
мента процесс осуществляется медленно.

Известен способ перестройки ОПР посредством управления 
свойствами кольцеобразной полоски магнитного материала, нане­
сенного на внутреннюю поверхность ОПР в области критического 
сечения, под действием подмапничивающего поля [2]. Изменяя 
последнее, можно вызвать смещение критического сечения, что 
обусловит изменение резонирующего объема, а следовательно, 
и резонансной частоты ОПР. Данный способ является малоинер­
ционным, однако диапазон перестройки невелик—порядка 3,5 МГц 
на частоте 10428 МГц при изменении тока электромагнита от 0 до 
15 А [3].

Согласно работам, в которых рассмотрено применение ОПР 
для измерения электрических параметров веществ, полностью или 
частично заполняющих объем резонатора, можно предположить 
возможность перестройки резонатора путем изменения пара-метров 
заполняющей его среды. Если такая среда — твердое вещество, 
управление его свойствами осуществимо для веществ типа сег-
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нетоэлекприков или ферритов, но при этом возникают конструк­
тивные затруднения в связи с необходимостью создания регули­
руемого электрического или магнитного поля. Кроме того, произой­
дет нежелательное снижение добротности ОПР из-за потерь в за ­
полняющей среде.

Сведений о перестройке ОПР путем изменения параметров вве­
денной в полость резонатора среды, находящейся в жидкой или 
газообразной фазе, в литературе пока нет, что, вероятно, обуслов­
лено сложностью управления параметрами заполняющей среды. 
Итак, остается еще одна возможность, которая, как известно, до 
настоящего времени не изучена — использование для перестройки 
ОПР плазмы газового разряда.

В работе [4] кратко изложены результаты экспериментального 
исследования электронной перестройки ОПР трапецеидальной 
формы.

Этот резонатор был выполнен в виде сужающегося отрезка 
прямоугольного волновода. Размер его широкой стенки на длине 
120 мм менялся от 26,0 до 12,0 мм, а высота, равная 10,0 мм, оста­
валась неизменной. Торец малого сечения открыт, большого — 
закрыт диафрагмой с отверстием для связи с измерительным трак­
том. В критическом сечении резонатора через отверстия в боковых 
стенках пропущен вольфрамовый прямонакальный катод. Резона­
тор находился в вакуумном объеме (давление около 10~5 мм 
рт. ст.), для герметизации которого в волноводном тракте изме­
рительной установки имелось слюдяное окно. Резонансная длина 
волны колебаний вида Н т  была 3,55 см (частота 8450 М Гц). Пе­
рестройка производилась изменением тока накала катода и напря­
жения между катодом и корпусом резонатора.

При изменении тока в цепи катод—резонатор от нуля до 570 мА 
резонансная длина волны увеличивалась примерно по линейному 
закону на 2 '%  (изменение частоты на 169 М Гц). Д ля сравнения 
указано, что в закрытых резонаторах прямоугольного и Н-образ­
ного сечения, перестраиваемых аналогичным образом, изменение 
резонансной частоты, равной 8500 МГц, составляло 15 МГц 
{0,18 °/о ) и 25 МГц (0,29 %) соответственно. На основании полу­
ченных результатов сделан вывод об эффективности перестройки 
открытых предельных в сравнении с закрытыми регулярными объ- 
емньщи резонаторами. Высказано предложение о возможности 
увеличения диапазона перестройки путем применения фокусирую­
щего магнитного поля или газового заполнения резонатора. Обра­
щено внимание такж е на необходимость исследования зависимости 
перестройки от расположения катода.

Полезные сведения по вопросу перестройки ОПР плазмой га­
зового разряда содержатся в работе [5], где рассмотрено приме­
нение ОПР для изучения плазмы газового разряда. Поскольку 
способ исследования основан* на зависимости частоты резонатора 
от параметров частично заполняющей его объем среды (плазмы), 
полученные данные можно трактовать и с точки зрения перестрой­
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ки частоты. В данной работе использовав ЦилийдрическйЙ^^^Ш  
лярный ОПР — отрезок круглого волновода со вставками 'й 'ЙЙЕй 
коаксиальных цилиндров на концах. Стеклянная трубка, заполняй" 
ная неоном (лампа-генератор шумов ГШ -2), введена через отвесь 
стия резонатора вдоль его оси. В резонаторе возбуждались коле­
бания вида Нон на частоте 10422 МГц (Я=2,88 см). Точность 
измерений частоты была порядка 10~5. Приведены графики зависи­
мости концентрации электронов плазмы п и частоты их столкно­
вений с тяжелыми частицам,и V  от тока в разрядной трубке I. Из 
них следует, что при изменении тока от нуля до 30 >мА происходил 
линейный рост п от 0 до 3 0 -1011 1/см3, а V — от 2,5 до 5 ,5 -109 Гц. 
Этот участок, видимо, и следует использовать для перестройки 
частоты. Отмечено, что ОПР обеспечивает более высокую чувстви­
тельность, чем закрытый резонатор.

Согласно этой работе, изменением тока разряда в газоразряд­
ной трубке, помещенной в ОПР, можно влиять на частоту резо­
натора. Сравнительно небольшое изменение частоты объясняется 
малым диаметром плазменного столба, заполняющего примерно
1,5 % объема резонатора, хотя и в области наибольшей концент­
рации электрического поля, и использованием ОП Р  регулярного 
типа. В нем изменение частоты происходит только за счет измене­
ния параметров частично заполняющего резонатор вещества 
(плазмы).

Есть основания полагать, что лучшие результаты будут по­
лучены в нерегулярном ОПР, где на изменение частоты повлияет 
такж е смещение критического сечения, т. е. изменение резонанс­
ного объема резонатора.

р

с

-

\

Ш/.^

Д ля проверки такого предположения и с целью изучения общих 
вопросов перестройки ОПР нами была исследована перестройка 
ОПР пирамидальной (секториальной) конструкции, показанной на 
рис. 1. Резонатор имел длину 220 мм, на которой его сечение 
уменьшалось с 7 2 x 3 4  мм до 20X34 мм. По средней линии широ­
ких стенок было сделано по 5 отверстий на расстояниях 28, 45,
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100, 125 и 150 мм от большого торца. Через пэру отверстий вво­
дилась разрядная трубка лампы ГШ-2 параллельно силовым ли­
ниям электрического поля, остальные отверстия закрывались проб­
ками. Резонатор соединялся с измерительным трактом через диа­
фрагму 58X20 мм на большом торце.

Расчет резонатора производился по формулам работы [6]. Экс­
перимент показал, что резонансная частота колебаний Н т  — 
3890 МГц, колебаний #102 — 3370 МГц; нагруженная добротность 
соответственно 6000 и 800. Первое и третье отверстия сделаны при­
мерно в максимумах электрического поля колебаний Н т , второе— 
в максимуме для колебаний Я 10ь Третье отверстие находилось 
©близи предельного сечения для колебаний Я т ь  четвертое — для 
# Ю 2 ,  пятое — в закритической области.

Введение разрядной трубки сдвигало чаютоты резонатора при­
мерно на 200 МГц. Изменение тока разряда в пределах 50...200 мА 
увеличивало частоту при помещении трубки в отверстие 2 на
72,5 МГц (2,35 %)> в отверстие 3 — на 37,0 МГц (1,04 % ), в от­
верстие 4, — на 68,6 МГц (2,22 % ), для остальных отверстий 
перестройка частоты незначительная.

_ Исследовалась такж е перестройка биконического резонатора, 
сечение которого вдоль оси показано на рис. 2. Он рассчитывался 
по формулам работы [7] для колебаний вида # 0ц с резонансной 
длиной волны 3,2 см (частота 9375 М Гц). Радиус нерегулярной 
части резонатора уменьшался в обе стороны от 30 до 13 мм, в этом 
сечении конусы переходили в круглые трубки длиной 30 мм; дли­
на бикон-ичеокой части равнялась 50 мм. В сечении максимально­
го радиуса имелись круглые диаметрально противоположные от­
верстия радиусом 3 мм для включения резонатора-на прохождение 
в измерительный тракт.

Собственная частота резонатора была 7880 МГц, нагруженная 
добротность — 2600. С помощью лампы ГШ-2, ток разряда кото­
рой менялся от 50 до 200 мА, удалось перестроить частоту всего 
на 7 МГц, что не представило практического интереса.

Значительно лучшие результаты получились при использовании 
бактерицидной лампы БУВ-15, представляющей собой кварцевую 
трубку диаметром 25 мм, заполненную смесью аргона и паров рту­
ти. Введение ее в биконический резонатор привело к увеличению 
частоты до 8360 МГц и к уменьшению добротности до 1700. Изме­
нение тока разряда от 0,1 до 1,0 А обусловило увеличение частоты 
на 420 МГц (5 % ), которое сопровождалось падением добротно­
сти до 200. Нарастание частоты происходило примерно по парабо­
лическому закону.

Анализ полученных результатов позволяет сделать вывод об 
эффективности перестройки частоты открытых предельных резо­
наторов путем изменения параметров плазмы газового разряда, 
частично заполняющей резонансный объем. Наибольшая перестрой­
ка может быть получена в случае биконического резонатора при
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максимальном заполнении его объема плазмой. Создание пере­
страивающего элемента, основанного на данном принципе, потре­
бует более детальных исследований и оптимизации конструкций.
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П РИМ ЕН ЕН ИЕ МЕТОДА МОНТЕ-КАРЛО ДЛ Я  РАСЧЕТА 
ВЗАИМОДЕЙСТВИЯ ЭЛЕКТРОННЫ Х ПУЧКОВ С 

МНОГОКОМПОНЕНТНЫМИ МАТЕРИАЛАМИ

Потоки высокоэнергетических электронов находят широкое при­
менение в современной технике в качестве активных средств мощ­
ных СВЧ-приборов, источников ионизации лазеров, технологиче­
ских процессов обработки материалов. В большинстве случаев 
пучки электронов выводятся из формирующих систем в среды 
с параметрами, существенно отличающимися по давлению оста­
точного газа и его состава. Это приводит к необходимости разде­
ления вакуумного пространства, где происходит формирование 
электронного пучка, от его входной среды вакуумноплотными ок­
нами, представляющими собой слой материала достаточно малой 
толщины. В качестве разделительных окон обычно используются 
фольги из алюминия иди титана.

Параметры эл е к т р о н н о го  пучка на выходе из фольги можно вы­
числить исходя из анализа процессов взаимодействия ускоренных 
электронов с материалом фольги. В результате их взаимодействия 
происходит упругое и неупРУгое рассеяние электронов. При упру­
гом рассеянии происходят столкновения электронов с ядрами ато­
мов и из-за большого разЛичия в массах электроны меняют свое 
направление без измене^и^ ^ ^ и д ети ческой энергии. Неупругое 
рассеяние, происходящее г^ягсАкновения ускоренных



электронов с .внешними электронами атомов, приводит к иониза­
ции и значительным потерям энергии ускоренных электронов.

Траектории электронов в веществе представляют собой изви­
листые ломаные линии, а длины пробега электронов с одинаковой 
Энергией существенно различаются. При энергии электронов более 
0 ,8 -10~13 Д ж  с увеличением энергии усиливается влияние радиа­
ционных потерь, связанных с электромагнитным излучением в слу­
чае торможения электронов в поле ядра задерживающей среды. 
Если энергия электронов менее 0 ,8 -10~13 Дж , этими потерями при- 
небрегают.

Траєкторная длина пути электронов значительно превышает 
толщину фольги [1]. На выходе из фольги в газовую среду наблю­
дается разброс электронов по энергиям и углам отклонения от 
нормали к поверхности. В связи с этим необходимо разрабатывать 
численные методы, позволяющие прогнозировать энергетические 
характеристики электронных потоков при прохождении их через 
вакуумно-плотные фольги. Д ля решения этой задачи целесообраз­
но воспользоваться методом Монте-Карло, который адаптируется 
к задаче переноса электронов через вещество [2; 3]. С помощью 
данного метода прохождение каждого электрона рассматривается 
в отдельности, а требуемые результату находятся усреднением 
характеристик прохождения большого количества частиц (не ме­
нее 1000). В целях упрощения расчетов выбираются макросоуда­
рения электрона, которые включают 20...25 элементарных соударе­
ний [4]. Очередное макросоударение происходит после прохожде­
ния мольеровского слоя, толщина которого зависит от текущей 
кинетической энергии электрона и определяется для энергии элект­
рона до 3,2-10-14 Д ж  по формуле / =  0,01 Е/р (1 ). Здесь £ — тол­
щина мольеровского слоя, м; Е  — текущая кинетическая энергия 
электрона, Д ж ; р — платность вещества, кг/см3.

Вероятность соударения электрона г] после прохождения такого 
мольероївского слоя толщиной Ї выбирается случайным образом 
из равномерного распределения чисел в диапазоне от 0 до 1, т. е.

(йх — конечная выбранная длина свободного пробега электрона). 
Отсюда йх =  1Ы Г1 (3).

Потери кинетической энергии йЕ электрона за время прохож­
дения отрезка йх вычисляются по формуле Бете

-  \ 2 У \  —р» -  ( 1 -  р2)] 1п 2 +  (1 -  р*) +  0,125 (1 - 1 / 1  - р 2)), (4>

( 2 )

1 п 2 / 2(1 —  р2)
тю2Е

где р =  — нормированная скорость электрона; с — скорость све-



та в свободном п р о с т р а н с т в ^ — кинетическая энергия злектро-
2

на; е —  заряд электрона; Д?0 _  ЧИсло Авогадро; г, А и р — номер 
элемента, атомная масса и плотность вещества тормозящей среды; 
Е — кинетическая энергия электрона, Д ж ; I — средняя энергия 
возбуждения атомов вещества.

Д ля элементов с номером по таблице Менделеева больше 13 
средняя энергия I  определяется «з выражения 7=2(9,76 +  58,8 г-1’19)
(5). После рассмотрения прохождения очередного электрона вы­
полняется проверка электрона по остаточной энергии и по теку­
щим координатам. При энергии электрона меньше 0 ,32-10-14 Д ж  
электрон считается п о гл о щ е н н ы м , а количество электронов опре­
деляет коэффициент поглощения фольги. Если координата нахож­
дения электрона вдоль толщины фольги становится отрицательной, 
электрон считается отраженным и в дальнейшем не рассматрива­
ется. Суммарное число таких частиц является коэффициентом от­
ражения фольги.

Таким образом, предлагаемая модель имитирует основные про­
цессы прохождения электрона и позволяет контролировать все 
реальные физические величины на каждом шаге движения элект­
рона.

Представляет интерес такж е исследование прохождения элект­
ронов через материалы, имеющие многокомпонентный состав. Д ля 
этого пересчитывается характеристика фольги исходя из свойств 
материала и процентного содержания входящих компонентов. Н а­
пример, для фольги, состоящей из а л юми ни й -б ер и л ли й -т и т а н ооо - 
го сплава, усредненный номер элемента материала рассчитывает­
ся так:

где Л^аь Л^п, Л^ве— процентное содержание А1, Ті, Ве в ф ольге; 
2аі, 2 ті, гве — номера элементов А1, Ті, Ве по таблице М енделеева- 

Результирующая плотность материала фольги вычисляется по 
выражению

ря =  ( А / аі  Раї +  Л ' ті  Рті Л ^ в е Р в е ) / 1 0 0 .  ( 7 )

рАї, рті , рве — плотность А1, Ті, Ве, кг/м 3, а усредненная атомная 
масса одной молекулы вещ ества

Здесь Аки A^i , Лве — атомная масса А1, Ті, Ве в углеродны х 
единицах.

Усредненный потенциал ионизации одной молекулы вещества 
фольги находится по формуле^

=  (Л̂ А1 Z ^ \  +  А^Ті^Ті +  Л ^ В е 2 В е ) / 1 0 0 , (6)

Ля =  (ААд1 • Лді +  Л'ті - Лті +  Л^вс Лве)/100. (8)

Є
(9)
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Д ля моноэнергетического состава начального потока коэффи­
циенты пропускания материалов по энергиям Т£ и по числу частиц 
Ты определяются из соотношений

где п(х,Е)д,Е  — число электронов, выходящих из фольги толщи­
ной х в интервале значений Е...Е +  йЕ; /У0 — число падающих на 
фольгу электронов; Е0 — энергия падающих на фольгу элект­
ронов.

В работе изучался процесс прохождения электронов через ма­
териалы в зависимости от угла падения. В результате исследова­
ний определены значения средней энергии электронов Е, прошед­
ших через фольгу, коэффициентов отражения электронов, коэффи­
циента поглощения энергии, среднего угла рассеяния. Расчеты про­
водились для композиционных материалов с различными толщина­
ми фольг и с начальной энергией электронного пучка (2,4—3,2) X' 
Х 1 0 -14 Дж.

Из полученных данных следует, что изменение угла падения 
электронов на фольгу в пределах от 0° до 30° практически не 
сказывается на ее пропускании. При переходе от титановой фоль­
ги толщиной 30 мкм и алюминиевой толщиной 30 мкм пропуска­
ние по энергии для Е0 =  2,4- Ю-14 Д ж  растет от 38 до 70 %, а про­
пускание по числу частиц — от 55 до 80 %. Существенное разли­
чие в  пропускающей способности фольг еще усиливается в связи 
с тем, что в реальной электронной пушке нельзя рассчитывать на 
то, что траектории всех падающих на фольгу электронов будут 
к ней ортогональны. Если угол падения электронов более 60°, это 
приведет к резкому ухудшению пропускания фольг, что влечет за 
собой повышение тепловыделения в фольге, а за ней будет вызы­
вать дополнительные неоднородности ионизации газовой среды. 
Проведенные расчеты согласуются с экспериментальными дан­
ными [5].

Следовательно, применение легких фольг позволяет понизить 
потери по энергии и по числу частиц, что обеспечивает пропуска­
ние ими большей средней мощности электронного потока. Л егкие; 
фольги уменьшают углы рассеяния в фольге, что облегчает био­
логическую защиту и упрощает установку.

На практике это можно использовать для выбора оптималь­
ных параметров электронных пучков, расчета прочностных харак­
теристик фольг и нахождения энергетических потерь электронных 
пучков в любых средах, применяемых в современных приборах 
и устройствах СВЧ. Кроме того, эта информация применима для 
выбора состава смеси, длины разрядного промежутка и напря­
женности электрического поля при разработке газоразрядных ка­
мер электроионизационяых лазеров. Алгоритмы и программы на-

[ Еп( х , Е) с 1Е  

Е ; 
Ты =  [ п ( х ,  Е)  сІЕІІЇо,

( 10)

(И)
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хождения экспериментальных значений электронных иучкоГ'н 
сообразно использовать• для создания САПР электроионизац; 
ных лазеров, приборов и устройств СВЧ.
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А НАЛИЗ ОПТИМ АЛЬНЫ Х УСЛОВИЙ ЗАХВАТА ЭЛЕКТРОННОГО 
СГУСТКА В АВТОФАЗНОЙ ЛАМ ПЕ БЕГУЩ ЕЙ ВОЛНЫ

Автофазная Л БВ (АЛБВ) представляет собой прибор О-типа, 
отличающийся от традиционной ЛБВ организацией пространства 
взаимодействия. В выходной-части прибора создается повышенное 
по сравнению с группирователем сопротивление связи, а :в пролет­
ном канале — электростатическое поле, коллинеарное относитель­
но направления движения электронного потока и изменяющееся 
в общем случае вдоль длины прибора. При переходе из группиро- 
вателя в выходную часть прибора электроны захватываются воз­
росшим высокочастотным полем бегущей волны в потенциальную 
яму. Совершая колебательное движение в продольном направлении 
на дне потенциальной ямы, отдельные электроны и сгусток в це­
лом осуществляют преобразование энергии постоянного поля 
в энергию СВЧ-шолны при сохранении синхронного перемещения 
электронного потока и СВЧ-волны. Рассмотренный механизм взаи­
модействия [1] по принципу энергообмена напоминает физические 
процессы в приборах магнетронного типа. Изменение знака элект­
ростатического потенциала позволяет реализовать режим обратно­
го преобразования [2; 3].

Анализ процессов энергообмена в АЛБВ показал высокую эф­
фективность рассматриваемого механизма в режимах усиления 
и обратного преобразования СВЧ-колебаний. Некоторые предель­
ные параметры рассматриваемого режима могут быть найдены 
аналитически [4]. Однако для их реализации необходимо обеспе­
чить высокий процент захваченных электронов. Цель работы 
определение параметров замедляющей системы, электронного пуч-
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ка и электростатического поля, обеспечивающих получение наибо­
лее полного захвата электронов в потенциальную яму поля бегу­
щей волны.

Захваченный электронный сгусток в АЛБВ не является непо­
средственным донором энергии, как при баллистическом тормо­
жении в ЛБВО. Сгусток выступает в роли промежуточного транс­
форматора, с помощью которого потенциальная энергия электро­
нов в электрическом поле преобразуется в энергию СВЧ-поля. 
Выполнение этих функций зависит от параметров сгустка (относи­
тельной и абсолютной плотности) и его фазовых отношений с по­
лем. Незахваченные электроны получают энергию от электроста­
тического поля, но не передают ее высокочастотной волне. Таким 
образом, представляет интерес получение наиболее полного захва­
та, так как процентом захваченных электронов V определяется 
максимально достижимый КПД режима с захватом сгустка. Ко­
личество захваченных электронов зависит от скачка сопротивления 
связи и от напряженности высокочастотного поля, напряженности 
и профиля электростатического поля, приложенного после скачка 
сопротивления связи, электродинамических параметров автофазной 

'секции.
Использовав подход, развитый в работе [5], получим аналити­

ческую зависимость предельного числа захваченных электронов от 
места и значения скачка сопротивления связи в приближении ква­
зистационарности высокочастотного потенциала. Уравнения дви­
жения электронов в потенциальной яме представляются в виде 
уравнения матемэтического маятника. На основе его точного ре­
шения в терминах эллиптических функций Якоби несложно полу­
чить выражение для асимптотического КПД, т. е. доли захвачен­
ных электронов V в момент захвата при выполнении условия е/ц<С 
< 1 .  Здесь е — безразмерная напряженность электростатического 
поля Е, е = Е / 2 $ и 0; 1/0 — ускоряющий потенциал группирователя 
АЛБВ; [х — отношение сопротивления связи после скачка к его 
значению до скачка; (5 — фазовая постоянная замедленной волны. 
В момент времени, равный половине периода колебаний электро­
нов в потенциальной яме, значение V максимально, так как сгус­
ток имеет минимальную фазовую ширину. Предельное значение 
' ’макс=  1— 1),  т. е. коэффициент захвата растет с уменьше­
нием электростатического поля и увеличением скачка сопротив­
ления СВЯЗИ [1 .

Детально проанализировать зависимости коэффициента захва­
та от параметров системы позволяет численное решение уравнений 
нелинейной теории АЛБВ [1]. Значение V определялось в числен­
ной программе путем подсчета количества электронов, совершаю­
щих финитное движение относительно поля реальной электромаг­
нитной волны, распространяющейся в приборе. Изучались зави­
симости коэффициента захвата от длины группирующей секции 
£гр, параметров рассинхронизма £ и пространственного заряда д, 
электростатического поля / 7Ст0 при его постоянном значении вдоль
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длины прибора. Принимали )и =  5, так как с уменьшением значения 
|х  падает значение V, а при его увеличении V увеличивается незна­
чительно, кроме того, получение больших значений ц сопряжено 
с техническими трудностями. На рисунке представлены зависимо­
сти коэффициента зах1вата электронов от перечисленных величин. 
Постоянные значения параметров для каждой кривой: параметр 
усиления е0 =  0,1, £Гр =  5,5, д =  1, Г СТ() = 1 , |= 1 ,  ц, =  5, нормирован­
ный входной сигнал Fо=0,1.

Используя зависимости, показанные на рисунке, можно оценить 
'частотный и динамический диапазоны АЛБВ, задавшись конкрет­
ными значениями параметров 
замедляющей системы и элек­
тронного потока. Кривая 1 пока­
зывает наличие четко выражен­
ного максимума зависимости 
у(£гр), что свидетельствует о су­
ществовании оптимальных фазо-, 
вых соотношений между первой, 
гармоникой сгруппированного то­
ка и высокочастотной волной. ’
Это подтверждает вывод о том.
[2], что оптимальным местом /

размещения скачка сопротивле- . ......................................................
ния связи является участок меж- ■/ '0,5 0 0,5 (0 1,5 £
,ду точками максимумов первой 3 ь.----- £----- ^ ^ ^ ^ ^
гармоникой сгруппированного то- . .
ка и высокочастотного поля. По- в / 2 /  4 5 
Бышенная критичность V к длине группирователя объясняется еще 
и быстрым изменением уровня высокочастотного поля вблизи точ­
ки насыщения.

Зависимость V от параметра расстройки скоростей £ свидетель­
ствует о большем возможном диапазоне изменения этого парамет­
ра. Хотя при уменьшении |  снижаются первая гармоника сгруп­
пированного тока (плотность сгустка) и высокочастотная мощ­
ность в момент захвата', значение V уменьшается медленно. Такая 
зависимость V от |  связана с благоприятным отношением скорости 
электронного сгустка и реальной фазовой скорости высокочастот­
ной волны Уф в момент захвата при малых и отрицательных зна­
чениях Электронный поток в области скачка сопротивления свя­
зи движется со скоростью, которая равна или меньше скорости Рф. 
Сразу после захвата электростатическое поле способствует обра­
зованию компактных электронных сгустков в тормозящей фазе 
высокочастотного поля. Как видно из рисунка (/кривая 2), высо­
кие значения коэффициента захвата сохраняются при достаточно 
большом изменении параметра расоинхронизма в автофазной сек­
ции (± 1 ,5 ) . С учетом дисперсии фазовой скорости это означает 
сохранение финитного характера движения в достаточно широ­
ком диапазоне частот. Происходящее вследствие группировки'
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электронов замедление реальной фазовой скорости бегущей волны 
и ускорение электронов под действием электростатического ПОЛЯ 
приводит лишь к выравниванию скоростей волны и электронов. 
Это и обеспечивает высокое значение коэффициента захвата v.

Зависимость v от параметра пространственного заряда q  (кри­
вая 3) показывает, что степень захвата снижается с ростом сил 
расталкивания внутри электронного сгустка, приводящим к умень­
шению глубины потенциальной ямы. Наличие здесь максимума 
связано с существованием оптимальной длины группирователя 
8гр для каждого значения q. При увеличении электростатического 
поля, приводящем к уменьшению глубины потенциальной ямы [1], 
монотонно уменьшается значение v. Очевидно, что при малых зна­
чениях Fcт0 качество захвата выше (кривая 4), однако рост вы­
сокочастотной мощности и КПД происходит медленнее, что обус­
ловливает чрезмерное увеличение длины прибора. Как свидетель­
ствует анализ физических процессов в АЛБВ при учете активных 
потерь [4], для получения максимального КПД необходимо стре­
миться к получению максимальной скорости роста высокочастот­
ной мощности. В авязи с этим при больших потерях условия полу­
чения максимального КПД могут не совпадать с условиями полу­
чения максимального коэффициента захвата.

Анализ условий захвата- электронного сгустка в автофазной 
ЛБВ свидетельствует о возможности создания эффективного при­
бора, работающего в достаточно широком диапазоне входных па­
раметров.
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