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УДК 621.391

Ю. Ъ. СТАСЁВ, канд. техн. наук

ОРТОГОНАЛЬНЫЕ НЕЛИНЕЙНЫЕ ПРОИЗВОДНЫЕ СИГНАЛЫ

Развитие .микропроцессорной техники и ее широкое использо­
вание в устройствах формирования и обработки сигналов позволя­
ет применять в разрабатываемых системах связи сигналы с нели­
нейными законами формирования. Наиболее интересны ортого­
нальные сигналы, с помощью которых можно уменьшить вероят­
ность ошибки в системах ев яви, повысить их пропускную способ­
ность. Особенно важны для изучения ортогональные нелинейные 
производные системы сигналов (ОНПСС), обладающие хорошими 
корреляционными, ансамблевыми и 'Структурными свойствами. 
В настоящее время исследованы только ОНПСС с числом элемен­
тов L = 2 r, г —\2, 3, А... [ 1 - 4 ] .  Как 'известно, ортогональные сигна­
лы существуют практически для любых значений Z. — 0 (mod 4)i 
[2; 5]. Цель .стаїтьи — рассмотрение корреляционных .свойств и ан­

самблевых характеристик ОНПСС с числом Элементов L = 
= 0  (mod 4). • >- .

'Производную систему сигналов {G} можно получить в резуль­
тате поэлементного умножения ортогональной системы сигналов 
{Я} на сигнал {Щ  [1; 2]

где Ъц — элемент задающего ортогонального сигнала из ансамб­
ля {Н}. wi — элемент производящего сигнала.

Такой алгоритм построения сигналов позволяет получить боль­
шое число ансамблей ОНПСС, обладающих псевдослучайной 
структурой и хорошими корреляционными свойствами.

Определим условия существования и свойства ОНОСС.
Л е м м а  1. Производные ортогональные системы сигналов су­

ществуют для длительностей L = 0 (mod 4).
Д о к а з а т е л ь с т в о .  Пусть {<?,} производный ортогональный 

■сигнал получен ж> правилу (1) <?,■/== A,-/ w,-, где i — номер задаю щ е­
го сигнала: /  — номер элементов в задающем и производном сиг­
налах.

2  "Ь £ ц ) (ё и  +  ёз}) —  S  (htjWj +.А2/о/)- {hyjiHj =
/ - і  /=і

Лц<Оі h n w2 ... hiLWL, 
(G) =  Yh%lw x h22w2 ... h%Lw L L 

hixva  ̂ h tiw 2 ... hLLwL
( 1 )

Тогда
L

/
L

(2)
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! а к  как всегДа равно i, второе, третье и 4ef66pi<§e слагае­
мые равны 0 (строки.матриц А дамаса ортогональны), а (Л1/ +  Л2/) X 
X'(h\i + hsi) равно либо 4, либо находим, что L  =  0 (mod 4).

Л е м м а  2 : Если каждый элемент ортогональной задающей 
системы сигналов умножить на производящий сигнал Wj, то полу­
ченная производная система сигналов ортогональна.

Д о к а  з а т е  л ь с т  bsO:
й L L

£  £ 1/ ^  =  2  h1jiojh2j^j =  2  “>]AiA j =  0 - (3)
JMt- /-1 /“ 1

Л е м м а  3. Максимальный уровень боковых лепестков ненорми­
рованной периодической функции корреляции производного ортого­
нального сигнала Rmax g связан с ненормированными корреляцион­
ными функциями задающего Rh. и производящего R w  сигналов со­
отношением (

. Rmaxg (k) <  R w  (k) —  Rh(k)  4- L, (4)
е с л и  R h >  R w  и если  R max (k) <  R h (k) — R w {k) +  L, R w >  R /r

(5)

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Запишем выражение для функции кор­
реляции двух сигналов ■

L L
(k ) =  £  gjS i+ t =  S  bjVjk-i+w+i (6)

/=1 /= 1
' Обозначим произведения hjhf+k =  Aj,  a o>jU>/+k =  Bj.

Тогда

=  2  (7)s /=i '
{Л}, {В} последовательности, содержащие Л 1, fii число единиц 
и Л о, Щ число минус единиц. Причем А {—A a=Rh, В 1—B 0= R W.

Положим, что Rh>Rw,  тогда в (7) число произведений 
Aj Bj =l  при Aj=Bj  = \ максимально равно В и аи р и  Л ; = / В у ) = — 1 
A 0l максимальное число несовпадений равно Л , ~ В , .  Следова- 
тельно,

f im*g (b) =  £ i  +  A 0 - ( A 1- <B 1), (8)

Аь В], А0 и Во связаны с Rh, Rw  и L соотношением
Л! =  0,5 ( !  +  /?*); В, =  0,5 (L +  Rw); А 0 — 0,5 (L — /?*);

В 0 =  0,5 ( L - R w ). (9)

Подставив (9)1 в (8), определим (4). По аналогии найдем 
Rmax g(k)  при R w > R h ■ Необходимо помнить, что при L  =  0 (mod 4)

Rmax (k) == i  4/re, tn — 0, \ ,  2 ... [25]

Известно, что Rh(k) стремится к  L [4]. Значит, для получения 
ОН/ПСС с  минимальным уровнем боковых лепестков функции кор- 
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реляции, как следует из (4), (5), производящий сигнал должен 
обладать хорошими корреляционными -свойствами.

Анализ известных систем двоичных дискретных сигналов по­
казывает [1; 3; 4; 6], что большинство сигналов обладает «неудоб­
ной» длиной. Кратность четверке может быть получена только за 
счет дополнения или усечения сигнала, что, естественно, изменит 
его корреляционные свойства и приведет к увеличению уровня 
боковых лепестков ПФАК ЛООС. 1В этом случае лучшими кор­
реляционными свойствами будут обладать ПОСС, построенные 

с использованием нелинейных характеристических сигналов [4].
Ниже приводятся результаты исследования ■ свойств ОНПСС. 

В работе [4] показано, что средняя вероятность ошибки, вероят­
ность ложной тревоги и пропуска^сигнала в системе связи зависят 
от статистических характеристик корреляционных функций сигна­
лов.

Указанными характеристиками ПФАК и ПФВК являются [ 1 ]: 
математическое ожидание боковых выбросов функций корреля­
ции М; средне-квадратичн-ое отклонение математического ожида­
ния выбросов функции корреляции V 'Д и; дисперсия*уровня боко­
вых выбросов Ъ, средне-квадратичное отклонение* дисперсий бо­
ковых выбросов V О 0; среднее значение максимального выбро­
са и т ах_н средне-квадратичн-ое отклонение максимальных выбро­
сов V  Ом.

Т а б л и ц а  1

П арам етры
к о р р е л я ц и ­

Число элем ентов в сигнале У сред -
он ны х

ф ункций 12 16 60
.

108
■

250 зн ачен и я

ПФАК

72о

0,72 -1 0 -1 0,4 • ю --1 0 ,43-1 0 -1 0,19 •1 0 -1
М

ПФВК 0,38-10 - 1 0 ,106-Ю -1 0,33- ю - 1 0,45-10 - ‘ 0,292-1 0 -1
ПФАК 0,36-1 о-3 0,36 -ю~* 0,11 ■Ю -4 0,15-10-4 0.441-1 0 -5

/ К
ПФВК 0,75-10 - 4 0,729-10~3 0,5 ■10-4 0,9 -1 0 -4 0,87 •10-5
П Ф А К 0,37 -Ш -1 0,12 -1 0 -1 0,9 • 1 0 -2 0,43-ТО-2 0,34 • ю - 2

О
ПФВК 0,56-10 - 1 0,309-1 0 -1 0,15- ю--1 0,8 -1 0 -2 0,44 ю -2
ПФАК 0,44-10 - 1 0,289-10 " 3 0,9 ■-10-5 0,46-10“ 4 0,36 ■ ю -6

/ 5 1
ПФВК 0,4 -1 0 -1 0,54 • 10-4 0,64- ю -6 0,3»- ю - 5 0,12 - 10-5
ПФАК 0;235 0,171 0,9 -ю -1 0,55-10 - 1 0,472-10“ 1

г̂пах
ПФВК 0,38 0,5 0,33 0,2 0,19
ПФАК 0,38-10“ 1 0,24 -1 0 -1 0,1 •10_г 0 ,17-10-2 0,18 • 103

^^Ктах
ПФВК, 0,21 • Ю-:> 0,24 -Ю "11 0 ,18-Ю -!! 0,21-К )-20,113-110-г

0,312/ / Ь

0,Э67/уТ 
0,94-10—4

0,67-10-4
0,05/ / 1
0,12/ / Г  
0,18 • 10—4

0,33 10^4 
0*684//£

( 1 ± 3 ) / /Г
0,15-10-2

0,15-10-2
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Т а б л и ц а  2

П араметры Тип п о след овател ьн остей
к о р р е л я ­
ционны х П олны е ко­ I П оследова-
ф ункц ий ПСС довы е НПКП тельности

к ольц а 1 Голда

М / 1
ПФАК 0,312 0,433 0,75 ч 0,75

ПФВК 0,367 0,48 0,73 0,74
ПФАК 0,94-10 - 4

/

0,88-10~5 0 ,Ц -10~ 3 0 ,62-10-4

ПФВК 0,67 -10-4 0 ,89-10-5 0,14-10-3 0,5 -1 0 -4

0 / 1
ПФАК 0,05 0,091 0,078 0,0775

ПФВК 0,12 0,16 0,089 0,093
ПФАК 0,18-10-4 0 ,33-ї в - 5 0 ,19-10-3 0,68-10-*

ПФВК “ 0 ,33-10~5 0,46-10 - 5 0,34-10— 3 0,6 - ю -
ПФАК 0,684 1,5 2,16 1,52

^піах V Ь
ПФВК (1-5-3) (0,5-ї-0,75) 2,22 1,52
ПФАК 0,15 -10~2 0,125-10“ 1 0 ,54-10-' ' 0 ,45-1 0 -!

ПФВК 0 ,1 5 -1 0 -^ 0,117 0,23-10“ 3

Эти характеристики вычислялись с применением методики, из­
ложенной в работе [3]. Результаты исследований статистических 
характеристик рассматриваемых ОНПСС представлены в табл. 1. 
В ее последнем столбце приведены усредненные значения харак­
теристик ПФАК и ПФ БК ОНПСС.

Средние значения оценок статистических характеристик ПФАК 
и ПФ БК ОНПСС, полных кодовых колец, нелинейных производ­
ных кодовых последовательностей (Н П К П ), последовательностей 
Голда [3] представлены в табл. 2.

Анализ статистических характеристик' показывает, что норми­
рованные значения выбросов ПФАК и ПФВК ОНПСС с числом 
элементов 0 (тосі 4) меньше, чем у ортогональных систем 
сигналов, построенных на основе полных кодовых колец, НПКП 
и последовательностей Голда, что позволяет, как следует- из ра­
боты [4], уменьшить вероятность ошибки или увеличить пропуск­
ную способность системы связи.

Т а б л и ц а  3

£ 40 100 256 1032 2088 ч 9000

ОНПСС 3,8-103 8-103 1 ,5 -107 1,3-10« 5,4-10* 8-Ю 8

Характеристические
последовательности
6

14 38 128 336 т 2400 .



Для построения систем связи с кодовым разделением сигналов' 
наряду с в'заимокорреляционными свойствами важное значение 
имеют и ансамблевые характеристики используемых сигналов. Ука­
занные характеристики ОНПОС зависят от числа способов по­
строения матриц Адамара Бп, а также ансамблевых характеристик 
производящих сигналов Бж и определяется выражением 5  =  
=  (10). В та6 л .  3 даны ансамблевые 'характеристики
ОНПОС и характеристических последовательностей, применяемых 
в качестве производящих.

Данные табл. 3 свидетельствуют о том, что число ОНПСС зна­
чительно превышает количество характеристических последова­
тельностей.

Таким образЬм, рассмотренные ОНПОС обладают, по сравне­
нию с известными, улучшенными корреляционными свойствами 
и ансамблевыми характеристиками и могут найти применение 
в системах связи с кодовым разделением сигналов.

Список литературы: I. Ш умоподобные сигналы в системе передачи информа- 
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вое В. А. Ортогональные сигналы на основе полных кодовых колен и их кор­
реляционные свойства//Радмотехн!Ика и электрон. 1982. Т. XXVII, № '9‘. 
С. 1773— 1778. 4. Варакин Л. Е. Теория систем сигналов. М., 1978. 304 с. 
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В. А. ПОСОШ ЕНКО

ДИСКРЕТНЫЙ ФИЛЬТР ЭНЕРГИИ УЗКОПОЛОСНОГО 
ПРОЦЕССА

Ряд задач локации метеорных следов требуют додетекторного 
\ оценивания приведенной энергии Е  отраженных сигналов на ин­

тервале наблюдения (И; t2) . Это можно сделать, если осущест­
вить узкополосную фильтрацию входных колебаний S( t ) ,  а затем 
просуммировать квадраты выборочных значений A 2(n-Ti )  оги­
бающей A ( t } узкополосного процесса X( t )  = A ( t )-co s  (2 jt-/c -f +  
+  6 (0 ), т. e.

ЛИ /
E S A H n - T t), (1)

/ - ■  -■ -  i

где T i — интервал дискретизации, определяемый полосой Af  
узкополосного фильтра, / с — центральная частота исходного ши­
рокополосного процесса S( t ) ;  Q(t) — случайный сдвиг фазы, = 
=  \ (t2—ii)ITi \  — количество выборок огибающей A(t ) .

~  7



Такой подход, в отличие от -суммирования квадратов выбороч­
ных эначещкй 8 2(п-Т2) »процесса S( t )  позволяет значительно сок­
ратить оіб-ьем необходимых вычислений и улучшить соотношение 
(сигнал-шум) лри наличии іполеаного сигнала на интервале ( t l ,  Щ .

Здесь Т2 —  »н тервал дискретизации, определяемый полосой 
частот «сходного процесса S ( t) j  причем Т2<.Ти

Поэтому можно говорить о задаче фильтрация энергии в уз­
кой полосе частот Л / широкополосного процесса S( t ) .

(Покажем, что использование свойств функций комплексной пе- 
ременшй дозволяет совместить дискретные операции узкополосной 
фильтрации и определения значений квадратов огибающей от­
фильтрованного сигнала. Проведем дискретизацию с  частотой 
Fd=z2{fc+f i )  исходного полосового процесса S ( t ) ,  щ е  /і — неко­
торая добавка к частоте дискретизации, определяемой в соот-' 
іветствии с теоремой отчетов. Соответственно 7а ='1 *

Рассмотрим операцию предобработки*, которая заключается 
в дом'ножении каждой п -й дискреты S(n-Ta)  на дискретную ком­
плексную экспоненту exp(/-n-i2rt-/c- Га),

,(2)

На рисунке (позиции а, б)  показаны условный спектр ^ ( с о )  ис­
ходного процесса 8(1) и спектр ЭД̂ (и>) комплексного сигнала

ч / М

w m

ц м
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і Г1 .....  - со

S
-гтас 0

J \A 4 K  <РНЧ \
4+/т ы

і і
і

в
-г^еят о ш
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0
і

1

h

о>
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tx - f t Сі)

* Ахмед П., Уэбстер А., Амстронг Б. Об одном классе полосовых и режек- 
торных фильтров Баттервор'па//Тр. Ин-та инж, по электротехнике и радиоэдеК’ 
трош ке. '19&7. Т. 75. Л *  >Ц, С.
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1(п-Тд)  соответственно. Как видно, основной смысл операции (2) 
заключается в перемещении спектральных составляющих Б (і), 
близких к — / с, в область нулевых частот. При этом участок ис­
ходного спектра УР8(ій),' примыкающий $  / с, перемещается в об­
ласть частоты — 2 -/і.

іПодадим последовательность %(п-Тд)  на фильтр нижних частот 
(ФНЧ) с  частотой среза / ср=Д //2. Тогда на выходе ФНЧ будет 
сформирована последовательность ё ( п - Т д) г определяемая спект­
ральными составляющими №<;(©), взятыми в узкой полосе час­
тот Аі  в  области частоты — / с. Сигнал ё ( п - Т а) в общем случае — 
комплексный за счет несимметричности исходного спектра Н^(со) 
относительно частоты — / с'

g ( n ^ T д) =  ge ( л ^ T д) +  j ^ g i (n■Tд). (3)
- (Применим к последовательности ц ( п - Т д) операцию постобра- 

- ботки*, которая заключается в умножении дискретов. £ ( « - 7̂ ) , 
на .комплексную экспоненту ехр(—] -п-шс-Тд):

Y ( f l ■ T д) = g ( n ^ T д ) ■ e x p ( — j■n^^яc■Tд).  ̂ • (4)

Сигнал У(п-Тд)  “ комплексный, У(п-Тв) — Ус( п - Та) +  і -У8( п -Тд),  
где

У5(п- Tд)*mgs (n■ Тд)-со5(п-шс-Тд) — gc(n■ Тд)-8іп(пшс-ТдУ,
Ус (п ■ тi ) =  gc (n■ Тв) • соб (я  • сос • Тд) Г,?) ■ віп (га • (ос • Т д). (5)

В результате операции постобработки отфильтрованный учас­
ток спектра полосой А/ перемещается из области нулевых 
частот в область частоты — / с (рисунок, позиция в,). Таким обра­
зом, достигается асимметричная узкополосная фильтрация произ­
вольного полосового процесса 5 (г). Причем реализуется условие 
/с^ А /, которое сложно обеспечить средствами аналоговой схемо­
техники. '

Д ля рассмотренных операций симметричная полосовая фильт­
рация реализуется простой операцией взятия действительной час­
ти от последовательности У(п-Та)*,  т. е. сигналу Ус( п - Тд) соот­
ветствует спектр, показанный на рисунке, г.

Последовательности Ус( п-Тд),  Уя( п -Та)  можно рассматривать 
как выборочные значения сигналов, сопряженных по Гильберту. 
Следовательно, квадрат, огибающей А 2(п-Тд)  узкополосного про­
цесса1 в полосе частот А/ с  центральной частотой /0 можно опре­
делить так: )

А2 (п . Тд) =  У1(п- Тд) +  У*(п -Тд). (6)

При аппаратурной реализации процедуры отыскания оценок 
А 2( п - Та) нет необходимости производить операцию постобработки. 
Действительно, подставляя в (6) значения для Ус( п-Т8)  и Уз(п-Тд),  
взятые из (5), получим

# [ * - Г 9 ) = £ { л - Т * )  +  £ { п - Т 9). (7)



Таким образом, фильтрацию энергии произвольного полосового 
процесса 5 (й) л можно заканчивать на этапе обработки фильтром 
нйжних частот последовательностей

Ес( я - Тд) =  8 (п-Тд)-со5(п-шс- Тд)\

$8{п-Те) = 8  (п-Тд)-ъ\п(п-<лс-Тд)
н суммирования квадратов выборочных значений сигналов ФНЧ.

Период дискретизации Т1 выходных сигналов ФНЧ определя­
ется полосой А/. Поэтому Тх.^Т^.  Последнее условие позволяет ис­
пользовать в качестве ФНЧ либо м н огосе иц и они ы й цифровой 
фильтр, либо аналоговый фильтр высокого порядка, нагруженный 
на АЦП низкого или среднего быстродействия
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МАРКОВСКАЯ МОДЕЛЬ ПРОСТРАНСТВЕННО-ВРЕМЕННЫХ 
ФЛЮКТУАЦИИ ФАЗЫ СИГНАЛА, ПРОШЕДШЕГО ТУРБУЛЕНТНУЮ

ТРОПОСФЕРУ

Известные работы [1; 2] по измерению случайных полей с ис­
пользованием теории фильтрации марковских процессов выполне­
ны без достаточного радиофизического обоснования марковской 
модели полей.

(В статье предпринята попытка разработки по возможности 
корректной марковской модели, вытекающей из физики процессов 
распространения радиоволн в турбулентной тропосфере [3—5]. 

Пусть положение источника излучения определяется вектором

гй(1), а положение точек наблюдения, находящихся на Земле, —

векторами ги г2. Тогда фаза радиоволны в точке наблюдения 1 (2) 
в приближении геометрической оптики

1Г1,2-Г01 _____
Ф1,2 =  & [ К е (в , / )йа,  (1)

О
где интегрирование производится вдоль луча; & =  ©/с; со — часто­

та излучения с нулевой начальной фазой е(г, 0  =  <е ( г )  >  +  е (г, — 
диэлектрическая проницаемость тропосферы, складывающаяся из

регулярной < г ( г ) >  и флюктуационной составляющих. Д ля слу­

чая малых флюктуаций примем <<е(г)> «  1, е (л  Тогда мож­
но записать

=  ? 1,2 (0  +  (2)



где ср)>2( 0  =  &|г 0 — п ,21 — регулярная составляю щ ая фазы; 
^  ( ^1,2 г0  ̂ ~

Фи (О — -тр  ̂ Е(0’ О до — флю ктуационная составляю щ ая 
^1,2

фазы; 61,2 — расстояние от источника до точки входа луча  1(2) 
в тропосферу. „

Создание модели флюктуаций фаз г (О в виде многомерно­
го нормального марковского процесса предполагает их описание 
стохастическими дифференциальными уравнениями (ОДУ) ви­
да [6]

N

4т- =  -  Е +  «I (0; * =  1 , 2 , лл (3)
*-1

Здесь сх,> — ‘постоянные коэффициенты; т(( )  — нормальные шу­
мы с  корреляционными функциями (КФ)

(̂ ■1 (^) К] ( 0 ) — Ру® (̂ 1 — г̂) . ‘ (4)
и нулевыми средними.

—*

Процесс Я =  {&1, -.Длг} характеризуется коэффициентами сноса
лг

а  =  {а15..., а^},  в, =  - 2 а (̂ ,  (5)
*«1

и матрицей коэффициентов диффузии

0 0 1 -

в = | 0 ( ' ■  Р - И М -  (6 )

Вводя матрицу =  /(<Заг/<ЗХу- ( =  а/7- и пользуясь уравнением 

А К +  К А Г- В ^  0 (7), находим элементы  матрицы дисперсий 

/С =*= || А/у || для стационарного состояния, где А,у — (Хг (() ^  (()).

Реш ая уравнение йР/ Ш=АР(^ ,  гг)  (8 ) три условии 1Х) =  

—I, определяем матрицу перехода и матрицу корреляционных 
функций процесса А.

^  (^1> ^г) ^  2̂!
- (9)

К ( * и  / ГГ(^2, ^ ) ,  ^  ^  <2,

элем ент которой /?£,(*!, *2) — ( Ю)  в стационарном 
состоянии зависит только от т =  Л—?2. '

Таким образом, разработку марковской модели можно начать 
с получения элементов матрицы корреляционной функции (КФ) 
фаз Щ , з ( 0

Ь  Ъ) *=*<*№) ^ ( Ш  (П )
П



а затем перейти к описанию флюктуаций с  помощью СДУ (3), ис­
пользуя выражения (3) — ( 10).

Поскольку коэффициенты сноса и диффузии являются услов­

ными средними, характеризующими приращения процесса X на 
бесконечно малых интервалах времени, то изучим изменения фаз 
на коротком интервале времени т, считая скорость источника излу­

чения V и ветра и  постоянными во времени и известными величи­
нами.

Введем орт 2°, направленный из центральной точки Гу 4-га

в среднюю точку траектории —-— и цилиндрическую

систему координат р, г. Тогда, поступая аналогично работе [3], 
с учетом < ^ > = 0, для изот родных неоднородностей в прибли­
жении геометрической оптики получаем

/ ? * ( / ,  t i ) =  < 4 l ( t l ) ' S t ( t 2) )  =  * 4 P  f  dv) [  х ф в ( х )  J о [ ч [  х
г"вх 0

х І ' і 7 ^ + ( 1 — 2^)'^° l?1 dic’ (12)

где I ~  рг — р2; b =  l — U ±v, b0=  — {U± — V ±)x; х =  —  t2\ р„ 

р2, V±, U L — проекции векторов ru  r „  V , U  соответственно

на плоскость, перпендикулярную орту г0; zBX — расстояние от ис­
точника излучения до турбулентного слоя; z0 — расстояние от ис­
точника д6 центральной точки базы /; ФЕ (*) — угловой спектр 
флюктуаций диэлектрической проницаемости.

Флюктуации є характеризуются структурным коэффициентом 
С^(см~2/3), а также внутренним L* и внешним L 0 масштабами. Ни­

же рассмотрен случай антенных систем с большой базой \1\~^>Ь* 
так, что целесообразно использовать карманоаский спектр [3]

о ,о з з е д / з

° s ( Х ) =  [ ( £ 0*о)2 +  1 ]11/6‘ ( 1 
Поскольку угловой спектр определяет в конечном счете час­

тотный спектр флюктуаций, а такж е учитывая, что случайные 
процессы с рациональным частотным спектром могут быть точно 
представлены в виде (3), оказывается целесообразным приближе­

ние в знаменателе выражения (13).

Тогда, пользуясь равенством [7]

f  И ) .  ( 14)



йз $Щ- тяуч ю е^

0,033п*Л?С*Ц'а ,с°
/?» (/, *„ /2) = -----------у  к  (1! ) ^  [К (т ,) ]^ ;

Г С п )  =

Обозначим толщину слоя Н = 20~ г вх и рассмотрим случай, ко­
гда источник находится далеко за пределами турбулентного слоя;

71
При этом условии Я<С2о и 1— — < 1 .  Учтем также, что раосмат-

г о
ривается изменение фаз на малом интервале времени т и ограни-' 
чямея случаем, когда база не превышает внешних размеров не-

" * 77однородностей | / | < 1 0. Поскольку, кроме того, всегда — < 1, то 

можно заменить цилиндрическую функцию К\(У)  *ее аппрокси­

мацией для малых У У-К1( У ) т \ —  ^  У2 и, вычислив (15) с уче-

н  *том условия —  < 1, будем иметь
/?+ (/,,% ) ^ < ¥ 2){1 _  [12 +  Х2и +  ^  +  2^ у Д уу +

+  21 ^ 1 }  + 2 1 ^ ^ ] } ,  (16) 

где (Ч1-2) =  0,0337Г2А2С^®/3. — дисперсия фазы (Л;

, \ ц
Л = 2Ь '  Хи~ Си^  *у=сут,

У  л V i . f i  д  ~  ч 1- и Л
си= -п-т -\ с у ~  9 7 0 :----- ; Ду =  — с о э ( Ш ±) =  — ~----- —

о * У 3 1 0г 0 \ l \ - \ U

1 / 3  — 1 / 3  ~
А  у  —  ~ с о М ^ А) ;  А ^  =  —  ^ - с о * ( . £ / х У х У .  ( 1 7 )

Пр и т ( / = т ^  =  0 из (17) записываем пространственную  КФ 
^ ( Л ,  0) = < Ч Г2)(1 — 1\), которая с точностью до приближения

5/з ^ 2  (соответствует кшмогоровской модели [5].
Перейдем для большей ясности к рассмотрению частных слу­

чаев. В первом случае (при большой поперечной скорости источ­
ника ( 1/_1_) можно пренебречь ветровым сносом неоднородностей 
за время фильтрации, полагая сц-^су. Во вторам (при неподвяж-

13



йбк йлй малоподвижном источнике излучения) м о з к н о  йоЛоЗки+ь 
С и < с у. Формально в обоих случаях выражение (16) приводится 
к виду

/?*(/р.т1) « ( ,Р2Х 1 - [ / Н ^  +  2/1'ЧД]}, (18)

где т, =  сх, С —
Си
Су

При /1=0 из (18) получим диагональные элементы матрицы №  
7?^ (О, т) =  <ЧГ2>(1 _  Х2). (19)

Выражения (18), (19) становятся все более неточными при 
приближение к границам области, определяемой выражением 
1\ +  Х1 + |2/1Т1А =1 , так как интеграл (16) вычисл!ен прибли­
женно.

Д ля описания пространственно-временной корреляционной 
функции (ПВКФ) возле границы области и за ее пределами пере­
йдем к КФ вида

=  х,); (20)

Л  (О  

f  2 (А > 71) ~

- ~ ^  [ ^ е х р ( ^ - | - / ; )  - у е х р ( - / 7 / ; ) ] ;  (21)

1

т

\ х', ■■

т  ехр
2/т 

-X, 4- 7’; /;

т

1х 1/Т

—  ехр ( -д а |.т ; |)

Д2; Т  =  ^Д.

(22)

(23)
Такая КФ обладает следующими свойствами:
1) приближается к (18) при малых 1Ъ п ;
2) хорошо аппроксимирует используемые в литературе КФ Для 

немалых 1\, %\ при соответствующем подборе р и т;
3) может быть задана марковским процессом второго Порядка. 
Первое свойство легко выявляется, если разложить экспоненты

в (20) в ряд Тейлора с учетом членов до второго порядка мало­
сти включительно.

Второе свойство можно проиллюстрировать графически.
/1/2

Например, при р =  1,5 функция (21) в масштабе х=  прак­

тически совпадает с «кармановской» КФ в масштабе т/то [5]. При 
р »  1 (т^>1) КФ приближается к экспоненциальной.

Рассмотрим третье свойство. Введем процесс =  >.2, | ь  ;2}, 
описываемый матрицами

а — I 0 0 Рг

0 т
; В  =

0 }
; р =

Р» Рх
(24)

а •= (Иа£̂  {а, а}; т =  <11аё {у, •(}; /  == <11ае {1, 1},
Ц



?•. ё. СДУ вида

- ^ -  +  « М О - - М О ;  - % -  +  'т М 0  =  /М * );

- ^ -  +  «х2(/) =  £2 (0 ; г ^  +  т£а (0  =  яг , ( 0 .

Из ((6) — (10) найдем ,

^х 1 =  ^  =  _ ^ 1_ _ { в е х р ( _ г | т | ) _ т е хр ( _ !1| х |)}1 (26)

^12 =  с/?п- 427)
Положим

т= = 1 п с’ а==тс' р1 =  4 <ЧТ2>с3('и  +  - | - ) ,  ?* =  ? ! / !  (Л) (28)

и запишем (20) для 'случая Д =  0 с подстановкой Т1 =  сх-.
Сравнив (20) .с (26), (27), увидим, что 4

^ ( т ) ^ ^ ( 0 ,  т) ;  / ^  ( , )  =  £ * ( / , ,  х)> 

т. е. матрица КФ компонент Я] (7), л2(/) совпадает с матрицей КФ

процесса Чг( 0 = № ( ( } ) 4̂ 2 ГО}- При этом (Д = 0) функция /2(А, Т]) 
не зависит от и и Ш Ж 'Ф (20) факторизуется, что означает разде­
ление на пространственный и временной (сомножители.

Перейдем к случаю Аф>0. Для этого рассмотрим процесс

^ ( 0  =  ** (* +  -£)■ (29)

Поскольку процесс А, (7) стационарный, то диагональные элементы 
матрицы КФ при -сдвижке процесса Хг(0  во времени не изме­
няются, а взаимная КФ процессов

' С О - Я и  (? +  -£ )•  (3°)

Если при АфО заменить 1\ на 1\ в пространственном сомножите­
ле / г (•),  то с учетом (28) (30) совпадает е (20).

Таким образом, процесс

4 0  =  { м о ,  * , ( * + - £ ) } ,  (31^

описываемый выражениями (24), (25), (28) с учетом (17), (23), 
статистически описывает флюктуации ф азы  так, что

* М 0 “ М 0 .  ч' . ( 0 « > - 2 (< +  -£)■

(25)

15



Однако ПвКФ (20) 'В общем случае не факторизуется, а про­
цесс (31) при Д ^О  не является марковским, так как будущее зна­
чение компоненты Хг зависит от прошлого значения компоненты 
(или наоборот), что противоречит определению [6}.
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ПОСТРОЕНИЕ ЦИФРОВЫХ ФИЛЬТРОВ ДЛЯ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ 
В РЕАЛЬНОМ МАСШТАБЕ ВРЕМЕНИ

Все более широкое использование цифровых фильтров’ для 
обработки сигналов в- реальном масштабе времени предъявляет 
высокие и постоянно возрастающие требования к быстродействию 
этих устройств. Параллелизм и конвейеризация — два основных 
структурных метода, применяемых для повышения быстродейст­
вия.

Высокое быстродействие при паралелльной обработке дости­
гается за счет одновременного выполнения независимых операций 
задачи; при конвейерной' обработке .— в результате совмещения 
процессов реализации нескольких задач или их частей во време­
ни [1; 2].

Однако цифровые фильтры, разработанные с учетом этих 
основных структурных методов, далеко не всегда удовлетворяют 
жестким требованиям к устройствам цифровой обработки сигна­
лов в реальном масштабе времени.

Д ля дальнейшего повышения быстродействия в цифровых 
фильтрах необходимо наряду с этими методами использовать ко­
дово-матричный метод, сущность которого заключается в  следую­
щем [3]. Исходиые: данные, промежуточные и окончательные ре­
зультаты представляются в виде двумерных конструкций — кодо­
вых матриц, а операщшг над. числами интерпретируются соответст­
вующими операциями над кодовыми матрицами. Повышение бы- 
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стродействия устройств цифровой обработки достигается при 
этом за  счет уменьшения времени выполнения операций. Д ля до­
казательства преимуществ кодово-матричного метода рассмотрим 
одну из наиболее сложных операций — операцию умножения. 
Как известно, в наиболее быстродействующих — матричных 
умножителях операция умножения выполняется в два этапа: сна­
чала формируется матрица
частичных произведений, км/3!2Л103 8 76 543 2 1
затем матрица последова­
тельно преобразуется за нес­
колько шагов в однорядный 
код результата. Как прави­
ло, преобразование матриц
частичных произведений вы- ------
полняется с помощью трех­
входовых одноразрядных 
сумматоров.

Рассмотрим процесс пре- ___
образования матрицы час­
тичных произведений при 
разрядности сомножителей, 
равной восьми (рис. 1), где 
точками обозначены двоич­
ные цифры, сверху простав- ____
лены номера разрядов, а
рамками обведены числа, -------
подаваемые на вход одного .
трехвходового одноразряд- -------
ного сумматора. Матрица
«частичных произведений за —-----
4 такта преобразуется в 
двухрядный код. Для преоб­
разования матрицы частич- ' ' ------
ных произведений до одно­
рядного кода в нашем при­
мере необходимо 15 тактов 
преобразования. Таким образом, при переходе -к двухрядному коду 
представления результата возможно сократить время выполнения 
операций в 3,75 раза. Отметим, что в принципе результат операции 
можно получить за время, равное времени срабатывания логиче­
ского элемента Тэ, если представить результат непосредственно 
в виде матрицы частичных произведений, но дальнейшие вычис­
ления с  использованием матриц частичных произведений связаны 
в первую очередь с резким ростом объема оборудования, поэтому 
оптимальным является использование двухрядных кодов. При ре­
ализации цифровых фильтров, где, как 'правило, необходимо про­
изводить большое количество П Н'О ШШий и сложе-

ляет значитель- 
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Щ  даш ^ить быстродействие устройств и тем сакЬШ расиШрЙть 
область применения цифровых фильтров.

П о аналогии с операцией умножения операцию группового 
суммирования можно выполнять в 1следующей последовательности. 
Сначала формируется кодовая матрица путем поразрядного подпи-

_ _  -  ^ и с - ^
I ■" ' ' ' ......... .........  ..........
сывания слагаемых друг под другом, затем полученная матрица 
последовательно преобразуется до двух- или однорядного кода 
результата.

В качестве первого примера применения кодово-матричного 
метода обработки рассмотрим цифровой нерекурсивный 
фильтр [4] , структура которого изображена на рис. 2, а. Этот 
фильтр реализует последовательный алгоритм фильтрации ' ~

■ Апк У „ - п,
........... -  п--0 ^ ^

где У ;— дискрета входного сигнала; — дискрета выходного 
сигнала; А п  —  коэффициент фильтра; N  — порядок фильтра.

Символом К на рис 2, а обозначен коммутатор. Блок элемеН- 
тошдИ ЕЭИ обеспечивает формирование матрицы частичных про­
изведений'вида рис. 1 ,а , которая совместно с двухрядным кодом 
с  блока регистров сдвига поступает на входную шину преобра­
зователя кода ПК, образуя многорядный код — кодовую матри­
цу. Ее вид при разрядности данных М — 4 приведен на рис. 2,6.  
В блоке преобразования кода осуществляется преобразование 
многорядного кода в двухрядный с помощью трехвходовых одно­
разрядных сумматоров рассмотренным ранее способом.

Возможности цифровых устройств по обработке сигналов 
в реальном масштабе времени определяются минимально возмож­
ным временным интервалом между ‘входными дискретами, при 
котором устройство еще будет успевать их Обрабатывать. Примем 
за оценку быстродействия структуры величину этого интервала, 
считая за единицу время срабатывания логического элемен­
т а — Тэ.

,В таблице приведены оценки быстродействия цифрового фильт­
ра при представлений результатов двухрядным (ТОкмм) и одно- 
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рядным (Тб) кодами. Как видно «3 сравнения этих дайных, ирй* 
менение в структуре цифрового фильтра кодово-матричного мето­
да позволяет .повысить «быстродействие в 2 ,4  — 7, 2  раза.

[Более высоким быстродействием обладает цифровой нерекур­
сивный фильтр [4] , изображенный ' на рис. 3, а. (Параллелизм 
в этой структуре достигается за счет одновременного выполнения 
операций умножения Укх А п; кодово-матричный метод реализу­
ется за  счет .представления результатов фильтрации <на выходе 
преобразователя .кода двухрядным кодом (сумматор .используется 
при необходимости выдачи результатов вовне в виде однорядных 
кодов). Результаты перемножения дискретов сигнала, (поступаю­
щих на первые и вторые входы блоков элементов И, и импульсной 
характеристики в виде «многорядного кода (матриц частичных про­
изведений) поступают она преобразователь кода. Символом УП да 
рис. 3, а обозначен узел преобразования кода дискреты.

(На рис. 3, б показан вид многорядного кода на входе преобра­
зователя кода при количестве дискрет в импульсной характеристи­
ке N = 5  я разрядности данных М  — 4.

Параметр

Разрядность данных

16 32

ТОкмм 50 70 80 100
ТО 120 215 390 725
Т1 кмм 12 16 20 22
Т1 37 62 100 172

, | ^  .....

•В таблице приведены оценки быстродействия цифрового фильт­
ра при представлении результатов двухрядным (Т1 кмм) »  одно­
рядным (Т1) кодами, из сравнения которых следует, что приме­
нение в структуре цифрового фильтра кодово-матричного метода 
позволяет повысить быстродействие в 3—7, 8 раза. Выигрыш того

76 54  3 2 7

• • 
• • 
• •

Рис. 3
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)ке порядка можно ожидать при использовании кодово-матричного 
метода я рекурсивных цифровых фильтрах.

Таким Образом, построение цифровых фильтров для обработки 
в реальном масштабе времени. сигналов с высокой частотой дис­
кретизация возможно при комплексном применении наряду с из­
вестными методами ускорения вычислительного процесса и кодово- 
матричного метода. Практичеюкай реализация структуры цифро­
вого фильтра, использующего кодово-матричный метод, наиболее 
эффективна при использовании СБИС.

Список литературы: 1. Хокни Р., Дж ессхоуп К. Параллельные ЭВМ. Архитек­
тура, программирование и алгоритмы: Пер. с англ, М., 1986. 392 с. 2. Коу- 
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АЛГОРИТМИЧЕСКИЕ МЕТОДЫ ФОРМИРОВАНИЯ КОДОВЫХ 
СЛОВАРЕЙ НЕЛИНЕЙНЫХ РЕКУРРЕНТНЫХ ПОСЛЕДОВАТЕЛЬНОСТЕЙ, 

СУЩЕСТВУЮЩИХ В РАСШИРЕННЫХ ПОЛЯХ ГАЛУА С1Р(рп)

іВ работах [1—4], связанных с  теорией и практикой ШЩС, 
рассматриваются вопросы формирования и выбора, оптимальных 
по корреляционным свойствам кодовых рекуррентных последова­
тельностей (К РП ), не генерируемых регистрами сдвига ,с линей­
ными обратными связями и называемых, нелинейными рекуррент­
ными последовательностями (іНЛРП). В работе [1] представлен 
весьма ограниченный класс Н Л РП  в виде полных кодовых колец, 
существующих в полях (5^(2™) и обладающих тем самым рядом 
недостатков, не позволяющих их широко использовать, особенно 
в специальных системах [4]. Среди Н Л РП  особое место, занимает 
класс НЛіРП в виде характеристических кодов, существующих 
в расширенных полях б Р ( р п), где простое число р>'2, для четных 
длительностей Ь = рп— 1 =  4-^  4-^ +  2; 1, 2, 3 ... [2]. Данные 
Н Л РП  помимо оптимальных корреляционных свойств обладают 
свойствами симметрий числа 1 и — 1, большой мощностью кодиро­
вания и потенциально не раскрываемой (не восстанавливаемой) 
внутренней структурой, что имеет неоценимое значение для специ­
альных систем с ШШС [4]. В работе [3] освещаются вопросы 
формирования Н Л РП  в виде характеристических кодов, однако 
существующих лишь в простых полях &Р(р)  и для £ < 1 3 6 . В ра­
боте [2] исследуется метод «ручного» формирования Н Л РП  в рас­
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ширенных' полях б Р ( р п) ограниченного числа и с максимально 
формируемой длительностью £ = 1 2 4  в 6 Р  (б3), Однако данный 
метод неэффективен и практически не алгоритмизируем, так как 
основан ®а построении ,и использовании сопровождающих матриц 
громоздких таблиц (сложения элементов нолей ОР(рп),  их индек­
сов, что требует огромных временных затрат при ручной рабо­
те [2] и делает невозможным формирование таких Н Л РП  с Ь >  100.

Формирование больших по объему систем Н Л РП  больших 
( Х > 100б) и сверхбольших ( Ь >  10000) длительностей является 
весьма актуальной задачей в теории и практике систем с ШШС 
[1; 2; 4].

Правило построения Н Л Р П  в расширенных полях в Р ( р п). 
В соответствии с работой [2] правило построения данных Н Л РП  
имеет вид

в Р  (рП) =  {а^.в1 (той с і / ( х) ,  р)}; /. =  р п — 1 — 4-і ,  4-г? +  2;

.* =  0 , 1, 2 , . . . ;

<У =  \У<й = 0 , 1, ..., р п — 2); у  . ’
. 1/ ,  =  ф(Є'  +  1), 1 ф 0 ( т о й й / ( х ) ,  р)\  ( і )

V і =  ±  1, 0г +  1 =  0 (тосі й f  (х), р ),

где 0 — первообразный элемент поля в Р ( р п), }(х)  — первообраз­
ный неприводимый над й р ( р )  ПОЛИНОМ степени П, йі—1-Й элемент 
поля, г|?(-') — двузначный характер мультипликативной груп­
пы [і2] :

ф (а) =  ёхр (утей)

где и — индекс елемента а лри выполнении условия
а — 0“ (шо(3 с?/ (х),  р).  (3)

'Как видно из правила (1) и соотношений (2), (3), основные 
трудности при формировании таких Н Л РП  заключаются в вычис­
лении элементов аи индексов, характеров и в определении соот­
ветствий между ними согласно ( 1).

Ниже на основе установленных автором и приводимых си­
стематических коїмбинэционно-логических соотношений в теории 
расширенных полей ЄР(рп)  исследуются эффективные програм­
мные методы и алгоритмы, потожен'ные в основу программного обе­
спечения ЦВМ, микроЗВіМ и микропроцессоров при формировании 
в реальном масштабе времени систем Н Л РП , существующих 
в расширенных нолях Галуа й Р ( р п)  при простом числе р> 2.

Новые соотношения в теории расширенных полей ОР(рп).  Со­
отношения приводятся без доказательств «следствии ид громозд­
кости, в их объективности можно удостовериться с использовани­
ем примера построения Н Л РП  © поле О-Р (З2), помещенного 
в табл. І,

I 1, м ~ 0 (тос12);
=  I _  і »



Таблица 1

1 Fk;,t (лр)-= х Х ‘(то бёД * ), Р\ Vt i х 1- 1 (.*)=*.* X(maddf(x),p) п

1 *• 1 1 5 X* 2 1
2 JC1 X 1 6 X5 2-х —1
3 X +  1 - 1 7 Xе 2-х  +  2 —1
4 дг» 2-х +  1 1 8 *7. х  +  2 . - 1

Л е м м а  I. Расширенное поле GF(pn)  представляет собой 
множество, состоящее из ■ всевозможных элементов-многочленов 
(полиномов) степени к

F k (x)  =  ak - x k +  a .k-i-xk- 1 +  ... +  а.1-х  +  а0, (4)

определяемых всевозможными обращениями как порядок следова­
ния, так и самих значений коэффициентов аи принимающих все­
возможные значения элементов простого поля GF(p) = 
=  {0,1 ..., р— 1}, при этом & =  0, 1,..., п—'1, а ак¥=® при кфО. 
С л е д с т в и е .  Д ля определения множества элементов расш ирен 
ного поля GF(pn)  достаточно в многочлене Fh(x)  (4) фиксировать 
значение k —0, 1, 2,..., я = '1, а коэффициентам щ придавать все­
возможные размещения по ( £ + ! )  элементов из множества GF(p).  
При этом многочлены Fk(x)  будут представлять собой вычеты ш л я  
GF(pn),  число таких многочленов равно порядку рп. Следователь­
но, для определения множества элементов поля GF(pn)  «не требу­
ется знания первообразного неприводимого над GF(p)  полинома 
степени п.

Л е м м а  2. Произвольному элементу-полиному FktX(x)  вида 
(4),  где i — его номер, поля GF(pn) однозначно соответствует 
степень х 1~п, удовлетворяющая сравнению х ^ 1 =  Fk, i(x)  X 
X (moA d f ( x ) , p ) ,  если f ( x ) — первообразный неприводимый над 
GF(p)  полином степени п, a i=  1, ..., р п— 1 и является номером 
элемента-полинома Fk, i(x).

Л е м м а ,  3. С точностью до изоморфизма индексом' 
Ind [Fk, i ( x ) )  элемента-полинома Fh, i (x)  расширенного поля 
GF(pn) является число (i— 1), если i является номером элемен­
та Fk, i ( x )  и принимает значения 1, 2,...,, рп— 1 так, что справед­
ливо сравнение

х 1- 1 =  F k , i ( x ) ( m o d d f  (х) ,  р) .  (5)

Лем1мы 1—3 имеют важное значение для алгоритмизации проце­
дуры (формирования Н Л РП  в GF(pn),  основывающихся на форму­
лируемых ниже теоремах.

Теорема I. Если i является номером позиции элемента-поли­
нома Fk, i (x)  расширенного поля GF(pn) и принимает рекуррент- 
но значения t=  I, 2, . . ,  рп—  1, a f (x )  — первообразный неприводи­
мый над GF(p) полином степени п, то с точностью до изоморфизма 
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элементы-полиномы Fkii(x), их индексы Ind Fh, t (x) )  и номера 
позиций связаны рекуррентным соотношением

(х ) =  (F л,1—i=a[nd/7|jĵ _j(jr)+i (х))  х  ( m o d d f  (х) ,  р) .  (6)

Теорема 2. Если элемент-полином Fk, i (x)  расширенного поля  
GF(pn) представить в виде

Fk,i (•*) =  аь,1—1 'Х* +  **—1,/—1 - x k~l ... -)- i, (7) .

где k ~ 0 ,  1, % ..., п — 1, аьФО при k=£0, а —±{0,  1,..., р— 1}, а перво­
образный неприводимый над GF(p)  пдлином степени п записать 
как

f  (х) —  х п +  +  ... -j- p j -л :1 + Р 0>

где р =  ±  (0, 1, ..., р— 1}, тогда

а ) если  в (7) яц,{—1 — 0, и ли  Xk,/-i =  a*—i,/_i =  0, и ли  а*,г-1 =  
=  а*_1,г_1 — aA_2,i-i — 0, и ли  ..., и ли  «*,/_! =  ... =  = О, mo  
последую щ ий элем ент  F t ( x ) п о ля  G F (рп) есть соот вет ст вен- ' 
но

F t (x ) =  Fk,i{x)^=o.k- u  . i -x* +  ak^ t_ i x k~ l - f  ...
или

F {( x )  =  F k- u  { X )  =  a.k - i , t - \ -  X k ~ x +  < x .k - 3 , i - i - x k ~ 2 - f - . / .  +  a o . f - i - X 1,.. ..  

Uau, ..., и ли  F t (x) =  F u  (x) =  ao.i-iX1;

б) если в (7) as i - 1= 0, то последующий элемент F i(x) равен 
F i { x ) = F k , t { x ) s s ( F k , i - \ { x ) — akil~ i - f { x ) ) m o & p .  / ( 8)

Теорема 3. В  расширенном поле GF(pn) всегда могут быть 
найдены двй элемента-полинома вида (4),  удовлетворяющие уело • . 
вию

E k>i^\aiFk £+i (л) =  [Fk,j=\n&Fk j,(-1 (*) +  1) mod р,

если гУ=/, i, j  принимают значения 0, 1, рп— 1 и являются номе­
рами позиций соответствующих элементов-полиномов Fki ;(х),  
Ph, i (x)  расширенного поля GF(pn).

С помощью методов, определяемых теоремами 1—3, можно 
легко, даже вручную,. с точностью, до изоморфизма вычислять 
последовательности элементов расширенного поля и соответствую­
щие им индексы. Действительно, .при использовании теорем 1—3 
этот .процесс сводится к проведению арифметических операций 
с коэффициентами первообразного неприводимого полинома f (x) .  
Первыми п  элементами этой последовательности будут элементы
О, 1, х, х2, ..., х п~ \ а остальные элементы вычисляются с исполь­
зованием коэффициентов предыдущего элемента, начиная с х п~1, 
и .полинома f (x) .  Данные методы легко алгоритмизируются и эф ­
фективно осуществляются при синтезе Н Л РП  в расширенных 
долях GF(pn),  Так, при применении теорем 1—3 формирование
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данных Н Л РП  сводился к последовательности операций, опреде­
ляемой следующим утверждением.

У т в е р ж д е н и е  1. Пусть I  [1 : L] — массив индексов эле­
ментов-полиномов Fk, i (x)  поля GF(pn), а а 0, а ь .... а п-і [1 : L] —- 
массивы коэффициентов при соответствующих степенях я0, х \  ..., 
л:”- 1 элементов-полиномов Fk, i (x) .  Тогда Н Л РП  в расширенном 
поле GF(pn)  по правилу (1) можно сформировать следующим об­
разом:

а) из массива /  [ :  L] формировать массивы номеров-индексов 
элементов поля, имеющих равные коэффициенты ап-\, таких мас­
сивов будет р : ссп-1, о; ctn—і, Ь- an-і; г; .... [1 : L/ p] ;

іб) для каждого массива ап-і, і [1 : L/p] формировать массивы 
номеров-индексов элементов поля, имеющих равные коэффициен­
ты ctn-г , таких массивов будет р : ап- 2, і, о/ ап- 2; и ь ...;
[1 : L/p2] и т. д.;

в) для каждого массива аг, га- ( п - з ) ..... і формировать массивы
номеров-индексов элементов поля, имеющих равные коэффициен­
ты а ь  таких массивов будет р:  a i ,n-(n-v)..... 0; m, и-(п-2), ...;
Ol, n-(n-2), ...,Р—1 [!1 : L/p71-1] ;

іг) для каждого номера-индекса элемента поля из массива
ш.... і [1: L/pn~l] .ставить в соответствие номер-индекс другого
элемента поля из того же массива так, чтобы коэффициент а<> по­
следнего превышал на единицу коэффициент а 0 первого элемента; 
тем самым формируется массив /* [1 : L ] ;

д) анализируя масив I* fl : L] на четность согласно (2), фор­
мируется НЛ?РП. -

IB табл. 1 с фактическими данными на простом примере поля 
GF (З2), для которого первообразный неприводимый над GF (3) 
полином f ( x ) = x 2—х — 1, можно проследить справедливость выше 

. приведенных лемм, теорем, утверждения и построение Н Л РП  
с  1 = 3 2 ^ 1 = 8 .

'Формирование кодовых словарей Н Л РП  фиксированной L свя­
зан, как известно [2], с авто- и изоморфными преобразованиями 
соответствующих разностных множеств А  =  {аь а г , я * } ,  где щ — 
номер позиций Н Л РП  с символами 1, вида

. A t =  t - A  (mod L) =  { t -a1, t -a2, ..., t - a k\ (moA L),
где / є Г, содержащее ц»(Ь) чисел взаимно простых с L, ф(L)  — 
функция Элера. В работе [2] метод формирования множества 
Т — сложный и громоздкий. В соответствии с ниже приводимым 
утверждением этот процесс значительно упрощается.

У т в е ' р  ж д е  н ие  2. Испытывая число L на делимость на мно­
жество чисел {2, 3,..., L/2}, определяется множество простых со­
множителей (/г} : L = Затем из множества чисел
{1, 2, 2,..., L — 1} выбрасываются числа, делящиеся на U, 
методом «решета Эратосфена» [5]. Тем самым формируется мно­
жество чисел Т. Затем испытывая сумму каждых ^вух любых чи­
сел множества Т -на выполнение условия 'ti + tk =  0 (mod L ), іФИ, 
отыскиваются наименьшие числа, подчиняющиеся данному уело- 
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вию. Тем самым формируется множество неинверсно-изоморфных 
коэффициентов Ти. Используя / е Г и, можно получать неинвер'оно- 
изоморфные множества А(, несущие в себе изменения тонкой 
внутренней структуры соответствующих .им Н Л РП . Вычисление 
автоморфных и инверсно-изоморфных разностных множеств А ( не

Рис. 1

имеет смысла, потому что, как показано в работе [2], автаморф- 
ньгм А( .соответствуют циклические сдвижки символов Н Л РП , 
а инверсно-ивомо'р'фным At — зеркальные отображения с цикли­
ческим сдвигом символов НЛРП,
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Т а б л и ц а  2

А лгоритм  РП1 ф орм и рован и я  Н Л РП  в G F ( p 2), f ( x ) = x 2jr A  х + В

01 Начало программы процедуры.
А2 Описание заглавия процедуры, ее формальных параметров

РП1 (L, р, А, В, V), описание параметров тела процедуры с размер­
ностью массивов V, А, В, [1 : L\ .

АЗ Формирование коэффициентов первого элемента поля GF(p2):
/4 1 [1 ]= 0 , В / { 1 ]  —1; А 1, В 1 — массивы коэффициентов элемен­
тов поля при степенях соответственно х 1, х° размерностью [1 : L \ . 
Проверка условия равенства нулю коэффициентов А1.

В4 Формирование коэффициентов следующего элемента поля путем
AS циклической сдвижки коэффициентов предыдущего.

Операторы формирования коэффициента А1 последующего элемента 
А6— А7 поля GF(p2)  согласно утверждению 1.

Операторы формирования коэффициента В1 последующего элемен- 
А8—49 та поля GF(p2)  согласно утверждению 1.
АЛО , Оператор приведения коэффициентов А1 и В1 по модулю р.
Alii Приравнивание параметра номера элемента поля к нулю.
В12 Проверка условия равенства массива коэффициентов.-А 1 каждому

из возможных значений. *
А13 Оператор формирования массива номеров элементов, имеющих рав­

ные (одному из возможных) значения А1.
А)14 Оператор увеличения на 1 коэффициента В1 очередного элемента

воля, имеющего равные значения А1.
В15 Проверка условия равенства увеличенных коэффициентов

модулю р.
А16 Приравнивание коэффициента модулю р.
В17 Проверка условия равенства В1 элемента поля и очередного уве­

личенного 'коэффициента.
А18 Формирование элемента массива АА [1 : р\ индексов элементов по­

л я ,1 равного уменьшенному йа 1 номеру элемента, , имеющего ко­
эффициент, равный очередному, увеличенному коэффициенту опе­
ратора AI4.

В 19 Проверка условия на четность массива индексов элементов поля
GF(p2)-А20 Присвоение кодовой последовательности Vi символа 1.

A2I Присвоение кодовой последовательности Vi символа — 1.
(2 2  Оператор вывода на печать' и останова.

В соответствии с  рассмотренными положениями ниже при­
водятся эффективные программные алгоритмы, обеспечивающие 
формирование кодовых словарей Н Л РП  в расширенных полях Га­
луа GF(pn)  в соответствии с утверждениями 1 и 2, рассчитанные 
на языки высокого уровня.

Алгоритмы формирования Н Л Р П  в GF(pn). На рис. 1, 2 при­
ведены функциональные схемы алгоритмов-процедур соответст­
венно «РП1», «РП2», а в табл. 2, 3 помещены комментарии к ним. 
Алгоритмы «РП1», «РП 2» позволяют при любых задаваемых зна­
чениях модуля р и первообразных неприводимых над GF(p)  по­
линомах соответственно 2- и 3-й степеней формировать Н Л РП  в по­
лях GF(pn) с порядками полей р2, р3. Данные алгоритмы являют­
ся фор'мализованно-унифищированными, что позволяет разрабаты­
вать аналогичные алгоритмы в полях GF(pn)  с п > 3,
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Та б л ица 3

А лгоритм  РП 2 фо рми ро в а н ия  НЛР П в 
G F (p 3), f ( x ) = x »  + A - x * + B - x + D _____

Cl Начало программы процедуры.
А2 Описание заглавия тела процедур^, ее фактических параметров РП2

(L, р, А, В, D, V), параметров тела.
АЗ Формирование коэффициентов первого элемента поля GF(p3):

А 1 [ 1 ] =  О, J31 [1] = 0 , D 1 [1]=1; А1, В 1, D\ —  массивы коэффициен­
тов элементов поля при степенях соответственно Xs, х‘,.х0 размер­
ностью | 1 : /.] .

В4 Проверка условия равенства нулю коэффициента А 1 очередного
элемента поля GF(p3).

В5 Проверка условия равенства нулю коэффициента В1 очередного
элемента поля GF(p3).

А6 Формирование коэффициентов последующего элемента поля путем
двух циклических сдвигов влево коэффициентов очерёдного элемен­
та поля.
Формирование коэффициентов последующего элемента поля путем 

А7 одного сдвига влево коэффициентов очередного элемента поля.
А8—Д J 0, Умножение на коэффициент А1 очередного элементу поля 
А12 коэффициентов соответственно А, В, Д  первоочередного полинома.
А9, A ll  Вычитание результатов умножения соответственно из коэффициен­

тов В 1, Д1 очередного элемента поля.
А'13 Присвоение отрицательного знака последнему сомножителю.
А Н  Приведение результатов по модулю, р и формирование тем самым

/ коэффициентов последующего элемента поля GF(p3).
А 15 Присвоение нуля параметру номера элемента поля.
В16 Проверка условия равенства коэффициента В1 очередного элемента

та поля очередному возможному значению.
А17 Формирование элемента массива АА номеров элементов поля, ймею-

щих равные очередному возможному значению коэффициенты А !. 
А18 Присвоение нуля параметру номера элемента поля.

Проверка условия равенства коэффициента В1 очередного элемента 
ЕЛ 9 поля из очередного массива АА очередному возможному значению.

Формирование элемента массива ВВ номеров элементов поля из 
АЕО очередного массива , АА, имеющих равные очередному возможному

значению коэффициенты В1.
А21 Увеличение на 1 коэффициента Д1 очередного из массива ВВ эле­

мента поля.
В22 Проверка условия равенства модулю р, увеличенного на 1 коэф­

фициента.
А23 Приравнивание нулю коэффициента, равного при увеличении на

1 модулю р.
В)24 Проверка условия равенства увеличенного на 1 коэффициента ко­

эффициентам Д1 элементов поля с номерами из массива ВВ.
А25 Формирование элемента массива индексов элементов поля

уменьшением на 1 номера элемента поля из массива ВВ, при усло­
вии В24. 1 I
Проверка условия на четность массива индексов элементов поля 

BR6 GF(p3).
А27—А28 Присвоение кодовой последовательности Vt символов 1 и — 1.
029— С30 Вывод на печать и оператор останова.

Опыт показывает, что формирование кодовых словарей Н Л РП  
в расширенных полях GF(pn)  для 1000 < L  <1'0000 с использо­
ванием данных алгоритмов иа языке ПЛ-1 и ЭВМ серии «ЕС» зани­
мает единицы минут. Это позволяет широко использовать данные 
алгоритмы в теории и практике формирования и исследования 
свойств НЛ;РЛ 'в расширенных полях GF(pn).
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А. А. ЗА М У  Л  А, канд. техн. наук

БЫСТРЫЙ АЛГОРИТМ ПОСТРОЕНИЯ НЕЛИНЕЙНЫХ 
СИГНАЛОВ ХАРАКТЕРИСТИЧЕСКОГО ТИПА ,

В РАСШИРЕННЫХ ПОЛЯХ ГАЛУА

Поиск псевдослучайных последовательностей, используемых 
для расширения спектра в широкополосных системах, в*значитель- 
ной мере связан с мощными 'Структурами 'Современной алгебры. 
Многие последовательности основаны на структурах полей Галуа. 
В работе [1] изложены Теоретические основы построения нели­
нейных сигналов характеристического типа (НСХТ) в простых по­
лях Галуа — GF(P).  В тоже время известно, что такие сигналы 
могут б щ ь  построены и в расширенных полях Галуа, т. е. для 
значений длительностей L, определяемых из условий: L = 4x — 
Рп—1 и L = 4x+ Q  — Pn— 1, где х=Л,  2, 3 ...; п —  степень расши­
рения поля GF(P).

В настоящее время существуют только табличные методы по­
строения НСХТ в расширенных полях, что ограничивает возмож­
ности синтеза- (формирования) и анализа данных сигналов для 
больших значений п.

Элементы расширенного поля Галуа представляют собой по­
линомы степени /не выше п, а коэффициенты при неопределенных 
переменных принимают значения над полем GF(P).  Все опера­
ции в расширенных полях выполняются по двойному модулю 
mod d( f (x) ,  Р).  Если Р — простое число, a f ( x )  — первообразный 
неприводимый над полем GF(P)  полином, то с использованием 
ср(Рп— \ ) / п  первообразных элементов поля может быть построе­
на вся система сигналов. ’ 

Ниже приводится теорема, определяющая алгоритм построения 
НСХТ в расширенных полях Галуа.

Теорема. Пусть GF(Pn) — расширение п-й степени поля GF(P),
2 элементы-полиндмы, степени которых не превышают п, вычисля­
ются над полем GF(P);  f (x)  и Н ,— соответственно первообраз- 
чый неприводимый над полем GF(P)  полином и 1-й первообраз­
ный элемент поля GF(P),  функция характеров гомоморфного от­
ображения элементов поля GF(Pn) на поле GF (2) зафиксирована
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функцией ty(cLi=£Xp(jnUi), причём йі определяется из решения 
сравнения at =  К*11 X (mod df(x) ,  Р ), a U i ~ О, Р п—2 есть мно­
жество чисел-индексов, упорядоченных по возрастанию, тогда фор­
мирование нелинейных сигналов в поле GF(Pn)  описывается сле­
дующими шагами. _

J .  Формируется массив номеров (индексов) U '= U i+ 1, t= 0 , 
Рп—2, упорядоченных по возрастанию и .массив элементов-поли­
номов йі по правилу

МП (і) =  Н' (modd /  (л), Я).
2. ‘Строится массив- МС(і)  элементов-полиномов, элементы ко­

торого сдвинуты ,по значению на единицу относительно значений 
элементов 'Массива М П(7):

МС (і) =  МП (/ +  1), если Н '- | - 1 ^  0 (modd /  (л)х Я);
МС(г) =  1, если Н| +  1 =  0 (modd /  (л), Я).

3. Массив индексов С/' записывается в массив М К (0  по адре­
сам Аі, которые определяются десятичным представлением элемен­
тов-полиномов, маюоива МП (і)- ______

4. Формируется массив М Н (і), і —О, Р п—2 — массив индексов 
путем считывания из массива М К (0  индексов, выбираемых по 
адресам, которые представляет собой десятичное представление В,- 
полиномов. Записываются выбранные значения индексов по соот­
ветствующим адресам десятичного лредставления полиномов.

5. Вычисляется для всех значений массива индексов МН( і )  
двухзначный характер мультипликативной группы поля (символы
НСХТ) в соответствии с правилом1

I 1, если МН (і) S3 0 (mod 2); 
♦ (а,) - 1 ( Ч  +  1) —  t  (МН (і)) -  { _ lf есди м н  ( #  0 (mod2)

(1)
Д о к а з а т е л ь с т в о  т е о р е м ы .  Покажем, что алгоритм 

синтеза НДСХТ в расширенном поле Галуа является эквивалент­
ным алгоритму, изложенному в работе [2]. Приведем этот алго­
ритм.

1. Осуществляется построение расширенного поля путем возве­
дения в степени і= 0 , 1, 2,.... P nr~-2 <р(Рп— 1 ) /п  первообразных эле­
ментов поля, Вычисление элементов поля GF(Pn)  производится по 
двойному модулю — модулю первообразного неприводимого над 
полем GF(P)  полиному f ( x )  и модулю простого числа Р. Таким 
образом, расширенное поле 'представляет собой совокупность 
полиномов степени не выше п с коэффициентами, принимающими 
значения над полем GF(P).

2. Строится поле GF(Pn),  элементы-полиномы которого сдви­
нуты на 1 в сторону увеличения их. значения относительно эле­
ментов исходного поля, т. е.

а '  — Н° +  1 (modd /  (х), Р); в' =-Н ! +  1 (modd /  (х ), Р);

а) =  Н '- 1 +  1 (modd /  (*), Р ); а'рЯ̂  =  Н*>п- *  +  1 (m oddf(x), Р),
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S §ычйслйётся характер элемёйтов йоля а \ ,  а 2, . . .  я ) , . , . « р я _  i 
с использованием соЬтношения ф '(Нг +  1) =  <|>(а’) =  exp

\

где Ui —  индекс некоторого элемента CLj, для которого выполня­
ется сравнение

Н< -\г 1 (modd /  (х), Р)  =  H ^rm odd ( /  (х),  Р) .  (2)

Сравнение (2) решается путем перебора, т. е. для каждого эле­
мента поля +  I среди всех элементов поля отыскивается 
элемент а,-, равный (совпадающий) с а'}. Значение индекса, при 
котором выполняется сравнение (2 ), и будет решением сравнения.

; Сопоставление алгоритма, сформулированного в теореме, 
с приведенным в работе [2] и описанным выше, показывает, что 
в обоих случаях строится расширенное поле Галуа в естествен­
ном виде. Поэтому эти этапы эквивалентны. На втором этале 
в обоих случаях строится поле, элементами которого являются 
эле мент Ы-'ПОЛИ номы. сдвинутые на 1. Поэтому и вторые этапы 
алгоритмов совпадают. 1

Покажем, что на этапах .3, 4 и б нового алгоритма.производятся 
решение Р п— 1 сравнений вида (2), т. е., что в указанном в тео­
реме шаге 3 запись индексов по адресам, определенных десятич­
ным представлением элементов-полинамов, и чтение с указанного 
массива значений индексов по адресам, задаваемым десятичным 
представлением элементов приводит к получению массива 'ин­
дексов, сдвинутых относительно истинных на 1, и является по су­
ществу этапом известного алгоритма перебора. При этом если i— 
номер элемента-полинома Fk(x)  поля GF(Pn),  a f ( x )  — перво­
образный неприводимый над полем GF(P)  полином, то с  точнос­
тью до изоморфизма элементы (полинома F h(x), их индексы 
Ind Fkt i (x)  и номера позиций t связаны рекуррентных соотноше­
нием [3]

F„,i =  Ind (Fk,i (х) +  1)(ж) =  Fk.i~\ =  Ind (Fk,i (•*))(*) X
X (modd /  (x), P).  (3)

Действительно, если левую часть выражения (3) представить 
в виде Н‘-> =  (Н) mod d  (f  (Н, Р)),  а правую часть как

FiU -i (Н) =  Н<-2.Н  (modd /  (Н), Р)  =  Н»-1 (m odd /  (*), Р).

Д алее убедимся, что индекс i—-1 является индексом-элементом 
поля Fu, i (x) .  Действительно, если х =  Ы — первообразный эле­
мент, то из свойства цикличности мультипликативной группы /сле­
дует, что все степени н ‘~ \  1= 0, Р п—2 принимают значения всех 
ненулевых элементов толя. Поэтому такж е принимают
значения всех ненулевых элементов поля.

В результате записи номеров (индексов) по/адресам, опреде­
ляемым коэффициентами при элементах-полиномах (шаг 3 ), но­
мера (индексы) оказываются записанными,'каждый соответственно
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Определенному элементу поля. Номера (индексы) элементов Нг + 1  
оказываются сдвинутыми іпо закону коэффициентов при элементах 
поля Ш +1 =  а,• +  1. Д ля определения индексов этих элементов не­
обходимо считать номера (индексы), записанные по адресам, за ­
даваемым коэффициентами при полиномах Н< + i l  (mod d( f ( x ) ,  P).  
Выполнение всех P n— Гопераций считывания номеров (индексов), 
записанных предварительно по адресамR l{moddf (x) ,P) ,  приводит 
к 'решению всей совокупности сравнений вида (2). Однако номе­
ра отличаются от индексов сдвигом на 1, поэтому для получения 
истинных индексов после считывания номеров их значения необ­
ходимо уменьшить на 1. Д ля случая двухзначного характера 
мультипликативной группы поля Галуа эту операцию можно не 
выполнять, так как сдвиг н а 1 эквивалентен инверсии характеров. 
Действительно

■ ф (а;) =  eir-( U — elKelnUi (cos тс +  j  sin u) el%ui =  — e>KUi .

Поэтому на 5-м этапе хаіраіктер поля можно вычислять для сдви­
нутых на 1 индексов, учитывая этот сдвиг знаком «минус» в ( 1). 
Теорема доказана.

Покажем на примере возможность построения НСХТ с  исполь­
зованием алгоритма, задаваемого теоремой.

Пример. Построить НСХТ длительностью L = 8. В этом случае Р = 3 , п**2.
В качестве первообразною неприводимого над GF(3) полинома выберем 

полином вида f ( x ) —x 2—х — 1.
Массив элементов поля запишем, реализуя (шаг 1) теоремы

МП (г) =  {1, Н, Н +  1, 2Н +  1, 2, 2Н 2Н +  2, Н +  2),
М ояифицнрованяое поле в соответствии с шагом 2 теоремы примет вид 

МС(г)  =  {2, Н + 1 ,  Н +  2, 2Н +  2, 1, 2Н +  1, 2Н, Н}.
Сформируем десятичное представление элементов-полиномом исходного по­

ля в соответствии с1 шаігом 3 теоремы

=  {1, 3, 4, 7, 2, 6 , 8, 5}.
Запишем массив М К (0  путем записи номеров элементов поля по адресам, 

/  задаваемым массивом Аі, М К (0  =  { '. 5, 2, 3, 8, 6, 4 7}. Десятичное представ­
ление массива М С(і)  имеет вид В» =  {2, 4, 5, 8, 1, 7, 6, 3}. В соответствии с ш а­
гом 4 формируем массив индексов М Н (Ї)={5, 3, 8, 7, 1, 4, 6, 2}. Вычислим 
для всех значений М Н (Ї) двухзначный характер мультипликативной группы 
поля в соответствии с шагом 5 теоремы і|)(аі) =  {І, I, — 1, 1, 1 ,— 1,— 1 ,— 1}.

Последовательность выполнения операций по формированию 
НДСХТ для данного примера приведена в таблице.

Ui 1 2 3 4 5 6 7 8
мп(о 1 Н н +  1 2Н +  1 2 2Н 2 Н + 2 Н + 2
МОД 2 Н +  1 Н + 2 2 Н + 2 1 2Н +  1 2Н Н
А, 1 3 4 7 2 6 8 5
мк 0) 1 5 2 3 8 6 4 7
Bi 2 4 5 8 3 7 1 6
Ш і ( і ) 5 3 8 7 2 4 1 6
гр(йі) 1 1 — 1 1 — 1 —I 1 — 1
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Вычислительная (сложность известного алгоритма [21 форма- 
рования НСХТ может быть оценена с  использованием соотноше­
ния

Г ф =  (Р» -  1)((у +  +  гдел (рп _  1 )/2 +  гср Х

X  (/>* — 1)/2 +  (4)

где Лу, %л, /дел, /Ср, /зап. — время выполнения операций умножения, 
сложения, деления, сравнения, записи соответственно.

Вычислительная сложность разработанного алгоритма оцени- / 
вается с помощью соотношения

7'ф =  (/3'г- 1) ( ^  +  ^сл+^дел +  б4ап+4р) -  (5)

Анализ соотношений (4), (5) показывает, что для известного ал­
горитма время формирования сигналов находится в квадратичной 
зависимости от tcр и ?дел, для полученного алгоритма эта зависи­
мость линейная.
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ПОЛУЧЕНИЕ ВЫБОРОК КОМПЛЕКСНОЙ ОГИБАЮЩЕЙ ПОЛОСОВОГО
РАДИОСИГНАЛА г

При цифровой обработке полосовых радиосигналов различного 
назначения эффективно использование их комплексных огибаю­
щих. Тогда для извлечения нужной информации необходимо полу­
чать цифровые выборки последних. В работе [1] описаны проце­
дуры получения выборок квадратурных составляющих комплекс­
ной огибающей сигнала с использованием аналогового умножения 
полосового сигнала a ( t ) = A ( t ) lco&(mt+Q(t))  соответственно на 
сое со0̂  и sin ио/ с последующей фильтрацией фильтрами! нижних 
частот с частотами среза Дш<с£2с<1Ссой— Аш. Здесь 2Аш — эффек­
тивная ширина спектра сигнала. П оказана также возможность 
получения дискретных выборок непосредственно из радиосигнала 
a('t) =A(t)icos(a)0t+Q(t) )  при условии, что период дискретизации 
Тд=2я//соо, где l ^ Z ;  при этом 7’д<я/Дб>. Тогда выборки вещест­
венной составляющей сигнала формируются как

Ас(/г7'д) =  а(№ 7’д),

а мнимой — со сдвигом на л/2(о0:
А 3( п Т л +  к12щ) = а ( д Т д+ т е / 2(»0).

3 76] 33



Йри этом отмечены тяжелые условия, ё которые ставится анало- 
тове>!цифровой преобразователь (АЦП). Последний должен быть 
рассчитан на работу с  интервалом дискретизации я /2соо, в то вре­
мя как 7’д>я/2о>0 при выполнении условия м0>Асо. Этот алгоритм 
может быть также реализован с помощью двух АЦП, однако 
их юстировка может оказаться весьма затруднительной. Требова­
ния к  быстродействию АЦП могут быть существенно понижены, 
что очевидно из следующих рассуждений.

П усть имеем полосовой сигнал а (^) — Ие (А  (?) е /шо*) с эф ­
фективной шириной спектра 2А<о.

Тогда, если интервал дискретизации Гд='2я//(0а< я /А (0 при 1 ^ 2 , 
выборки вещественной составляющей комплексной огибающей 
сигнала '

А с (п Гд) =  а (п Гд) =  Ие (А п 7 \) е 'м ”),

так как е1Мп=1,  ибо I,
Если при этом вторая последовательность выборок будет брать­

ся с временным сдвигом А Т= '2п(т — 1/4)/со0, то е/и°лге — 
следовательно

а (л 7 ’д +  Д7’) =  .4 Л я 7 ’д + А П -
Как видим, последовательность а(пТя+АТ)  будет представ­

лять собой набор выборочных значений мнимой составляющей 
комплексной огибающей сигнала — А 8(пТл + А Т ) . Интервал между 
выборками Л с ( 0  и А 8( ^  может быть увеличен до значения 
А Т ~ Т я/2. Выигрыш в быстродействии АЦП б приблизительно со­
ставит

8 г х  Т А -'2ш0/2и: =  21.

Однако при этом выборочные значения .

А (пТл) =  А с (п Гд) +  ]А,  (п Гд) 

не могут быть получены непосредственно из имеющихся выборок 
А с ( п Т я) и А а( п Т а +  АТ) ,  так как А5 ( п Т А) Ф А !. ( п Т я 4- АТ).  

Р азум еется , если 7"д <  тс/Аш, то А 5( п Т а) ^  А 3( п Т л +  АТ) .

Во многих практических задачах дискретизации Тя берется со 
значительным запасом, поэтому можно считать, что это приближе­
ние выполняется вполне удовлетворительно. Допускаемая при 
этом ошибка АА3 = А 3(пТд + АТ) — А 5(пТя)  становится вообще 
несущественной, если |ДЛл|<Ссгш, где §щ— дисперсия шума, при­
сутствующего на входе АЦП, включая шум квантования.

Эта ошибка может быть уменьшена, если в первом приближе­
нии полагать

- т ) л ; ( « )  +  х л ; ( «  — 1),

где
х =  А Т / Т л; А ' ( к )  =  А г ( к Т А +  АТ) .
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Однако в этом случае, как и в первом, импульсы опроса, опре­
деляющие моменты взятия выборок, должны следовать парами. 
Период следования пар должен быть равен Гд, а разнос импульсов 
в паре — АТ.  Это усложняет генератор импульсов опроса. Гораздо 
проще генерировать импульсы опроса в виде периодической после­
довательности, т. е. когда АТ = Тл/2 =  Т.

Действительно, беря Т=|(2|&+'1) То/4, можно получить ряд вы­
борок квадратурных составляющих комплексной огибающей, если 
7’о =  2л/соо, к<=Е. Тогда получим

а {т Т) =  Яе (А (ш Т) е'т <2*+1>*/2).

Как видим, комплексная экспонента е/т <2*+1>1'/2 будем при­
нимать последовательно значения 1, ], — 1, — далее эти зна­
чения будут циклически повторяться. Таким образом, с измене­
нием т. будем иметь

а (т Т) *= А с (тп Т ); а, ((ш  +  .1) Т) А 3 ((т  -}- 1) Т)', 

а ((т  +  2) Т.) =  - А с ((т +  2) Т); а {{ш +  3) Т) =  -  А в ( ( /» +  3) Т)\ 

а ((тп +  4) Т) =  А с ((тп +  4) Т)  и т. д. ‘

Следовательно', выборочные значения квадратурных составляю­
щих могут быть получены из вещественного ВХОДНОГО' .Полосового 
сигнала а (7) в результате операций <р(а(^)) и ^(а(1) ) :

А с (гпТ) =  ср (а  (0 ); Л Д /я Г ) =  ф( а ( 0 ) .  •

Смысл этих операций заключается в умножении a( t )  на дис­
кретные функции С (7) и £(7):

Л с(0  =  С (0 - а ( 0 ; (О =  Э ( / )-а  (/).
Здесь

1,- / - -  4/и Т ;
С( / )  =  { — 1 , ( =  ( 4 т  +  2 ) Т ;

О, 1ф4тпТ,  (4 /и+ 2) Г;

5 ( 0 = 5 -

\, t — (4тп +  1 ) 7 ;  I
1, /== (Ат +  3);
О, ( ф  (4т +  1) Т,  (4/га +  3) Т\ т  € Z.

Недостатком последнего способа взятия выборок квадратурных 
составляющих является необходимость инверсии знака через одно 
значение каждой из них. Кроме того, получаемые выборки А с и Л., 
будут взяты со сдвигом во времени на период Т.

'Выбо.рки Л синхронные с Л с, а также А с, синхронные с А 3, мо­
гут быть восстановлены путем обработки обеих последовательнос­
тей в восходящих дискретных схемах с оптимальными1 фильтра* 
Ми [2; 3]. Математически процесс формирования последователь- 
3* 35



ностей Ос(т)  и Ьв(т) я а дшходах оптимальных фильтров можйо 
представить следующим образом:

А : ( ^ )  =  и е (т) @ б  (/я); Д , ( т )  =  О* ( т )  0  б  ( т ) .

Здесь символ @ означает операцию свертки; в ( т )  — импульс­
ная характеристика оптимального фильтра;

и с(т). =  и ( А с(т)У, и , (т) =  и (А,(т)).
Как было показано ранее, последовательности А с(т)  и Л5( т )  

существуют только при т = 2!г и т=2к-\-1  соответственно. Смысл 
операций и(А с(т))  и и(А3(т))  состоит в том, что между двумя 
соседними значениями выборок вставляются выборки с нулевыми 
значениями:

( А, (т), т, =  2£;
« < * < « » - { *  т - Ы + и

10, т =  2 к\
V (Л * (т ) )  =  | Л л(т)1 т  =  2Л -Ь'1; -А €

Тогда на выходе оптимального фильтра получим Ь ( т )  =  
=  О (т )  е>Мт,

где

£)(т) =  У й \  (т) }- Щ{т)\  . в  (т) =  arctg (Д , ( т ) / £ с (т)).

Таким образом, последовательность выборок квадратурных 
составляющих комплексной огибающей гильбертова сигнала мо­
жет быть получена из вещественного сигнала тремя способами: 

со сдвигом во времени на четверть периода несущей; со сдви­
гом на А Т = 2 п (т —1/4)/а>0; через равные интервалы времени Т =  
=!(2к + 1) То/4.

Последний способ представляется наиболее рациональным, 
поскольку обеспечивает ритмичную работу аналогово-цифрово­
го преобразователя при наименее жестких требованиях к его бы­
стродействию. Путем интерполяции -в оптимальном цифровом 
фильтре можно получить .синхронные выборки косинусной и си­
нусной составляющих выходного сигнала.
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ПОДАВЛЕНИЕ СОСРЕДОТОЧЕННЫХ ПОМЕХ 
В ШИРОКОПОЛОСНЫХ ПРИЕМНИКАХ 

ШУМОВЫХ СИГНАЛОВ

Известны методы подавления 'сосредоточенных по спектру по­
мех (СП) в широкополосных .приемниках (ПРМ) псевдослучайных 
и шумовых сигналов: компенсация СП, выравнивание энергетиче- 
скапо спектра помехи, применение ограничителей и режекция (вы­
резание) части спектра широкополосного сигнала вместе с поме­
хой [1; 2].

Наибольший выигрыш в помехоустойчивости дает метод ком­
пенсации, методы выравнивания спектра и режекции приближа­
ются к нему при узкой полосе СП. Помехоустойчивость вз-аимно- 
корреляционного ПРМ  с выравнивателем спектра помехи в значи­
тельной степени зависит от амплитудно-частотной характеристики 
выравнивателя в основном и опорном каналах, которая определя­
ется случайной (неизвестной в месте приема) спектральной плот­
ностью мощности помехи. Выигрыш в помехоустойчивости мётода 
режекции СП линейно убывает с расширением ее полосы, так как 
при этом пропорционально уменьшается мощность полезного ши­
рокополосного сигнала [2]. Техническая реализация метода ре­
жекции в СВЧ-диапазоне, в част­
ности, в сантиметровом и милли- 
мётровом диапазонах радиоволн, 
возможна на основе объемных, 
резонансных структур, которые 
не могут перестраиваться по по­
лосе в широких пределах [3] и 
отслеживать изменение положе­
ния помехи в пределах спектра 
широкополосного сигнала. Метод 
компенсации во взаимно-корреля­
ционном ПРМ  технически не реа­
лизуем, так как трудно создать компенсирующее напряжение, точ­
ено совпадающее по форме с помехой [2]. Вопрос компенсации СП 
на входе широкополосного энергетического или автокорреляцион­
ного ПРМ  шумовых сигналов изучен недостаточно. В связи с  этим 
целесообразно оценить выигрыш в помехоустойчивости, который 
дает применение метода компенсации СП на входе широкополос­
ного (энергетического или автокорреляционного) ПРМ  шумовых 
сигналов.

Рассмотрим процесс подавления мощной СП в пассивной цепи 
компенсации (рис. 1), расположенной между выходом антенны
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и входом линейной части ПРМ  (Л Ч П ). Предположим, что на 
вход антенны ПРМ  поступает широкополосный шумовой сигнал 
(нормальный случайный процесс), имеющий один главный макси­
мум функции автокорреляции и постоянную спектральную плот­
ность мощности в полосе А/с, и аддитивная СП (в общем случае 
узкополосный нормальный случайный процесс) с постоянной 
спектральной плотностью Sn(f)  в полосе А/п; помеха не коррели­
рован а с  сигналом.

Н а входе цепи компенсации смесь сигнала и помехи делится 
по мощности пополам, затем две составляющие складываются, 
причем одна из них предварительно задерживается на время т. 
Компенсация помехи на центральной частоте спектра сигнала /о 
обеспечивается в том случае, если длительность задержки равна 
целому нечетному числу полупериодов СП и больше интервала 
корреляции 'Ш и р о к о п о л о с н о г о  шумового сигнала, т. е.

* - ( 1  l f o ) ( n  +  1/2); (1)

1 —  m / A f c  (2 )

где п  — целое положительное число; т  — параметр задержки, 
т —II, 2, 3 ,.. . .

Выполнение второго условия приводит к тому, что мощность 
полезного шумового сигнала на выходе сумматора цепи компен­
сации уменьшается незначительно вследствие статистической не­
зависимости суммируемых составляющих его спектра [4].

Выигрыш в помехоустойчивости (В) предлагаемого метода 
компенсации в 'соответствии с положениями работы [2] предста­
вим отношением мощностей помехи и сигнала (Рп, Р с) на выходе 
и входе цепи компенсации:

В =  ( P J Pc ) abJ ( P J P c U  =  ( P n J P n ) n  (Лш*/Явх)с =  (3)
где ka — коэффициент подавления СП, k n — (PeuJ P BX)n; kc — 
коэффициент передачи сигнала,  kc =  ( Pebix/ P B%)Z.

Получим соотношение для коэффициента подавления поме­
хи kn. Мощность помехи на входе цепи компенсации равна произ- 

' ведению спектральной плотности мощности на ширину спектра 
частот помехи: 1

Рвх =  $п ( / )  А /„. (4)
Выражение для мощности помехи на выходе цепи компенсации 
/с учетом [5] имеет вид

Р вы х- I  S n ( f ) k 4 f ) d f .  (5)
— ?о

Для определения квадрата модуля передаточной функции цепи 
компенсации k2(f) .предположим, что СП на входе цепи делится по 
мощности в соотношении а и (1— а), где а е ( 0, 1). Импульсная 
характеристика цепи компенсации следующая:

h (t) ••••= aS (0  г ( 1 - а ) Ц / - т ) ,  (6)
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г д е б ( - )  — дельта-функция.
Частную передаточную функцию после Фурье-преобразовашя 

представим как
к. (/и>) •= а  +  (1 — а)  г /от =  [соэ (шх/2) +  /' віп (шх/2)( I —2а)] (7)

Квадрат модуля передаточной функции запишется следующим об­
разом:

&2 ( / )  =  1 — 4а (1 — а) б іпЧ /т. (8)

Подставляя (8) в (5) и производя интегрирование в полосе спек­
тра помехи, получаем выражение для мощности помехи на выходе 
цепью компенсации:

/ П+ДУ 2
=  [ Яп( / ) [ 1 - 4 а ( 1 - а ) 8 І п Ч М #  =

/п -д/п 2̂ •

=  [5 п ( /)  А/п1 {і - 2а (1 -  а) [ і  -  со е2« / пх]}, (9)

где / п — центральная частота спектра помехи. В соответствии 
с (3) найдем соотношение для коэффициента подавления ОП 
цепью компенсации:

к„ =  1 — 2а  (1 — а) ,  ЭШтсЛ/пТ* 0 ,
1 —  —  . п-  с о з 2 я  / пт ( 10)

Из (10) видно, что коэффициент подавления — периодическая 
функция, имеющая минимум в случае симметричного деления СП 
на входе цепи компенсации, т. е. при а —1/2. Если а = 0  или 1, 
подавления СІП не происходит, к„='\. Положив в (10) <2= 1/2 
и использовав соотношения (1), (2), для кп окончательно будем 
иметь

‘ ' • - Т І '  +  О »

Аналогично получено выражение для коэффициента передачи 
сигнала кс, которое с учетом ( 11) и при условия Л/п/Д/с—1 вы­
рождается в значение &с=  1/2. Окончательно соотношение для 
выигрыша в помехоустойчивости (в діБ) запишем в виде

В ~  10 ^  {і  + • 5ІПі : ; ; п̂  соз [ ( 2 ^ п/ / 0) (я  +  1/2) ]}.  (12)

Результаты расчетов величины В в зависимости от ширины 
спектра помехи при разных т представлены на рис.. 2, а. На 
рис. 2 ,6  приведены графики изменения В при отстройке цент­
ральной частоты спектра помехи с полосой, составляющей один 
процент от полосы спектра сигнала, от центральной частоты /о. 
Значение величины п находится из условия равенства выраже­
ний ( 1), (2).

Анализ выражения (1і2) показывает, что с его помощью можно 
оценить выигрыш в помехоустойчивости, который дает метод, ком-
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пенсации СП при любом соотношении величины А/п, АД, / п и /о. 
Пассивная цепь компенсации (рис. 1) позволяет ослабить мощ­
ную узкополосную помеху с А/п/А/с<10“ 2 не менее, чем на 30 дБ 
(/71=11—4). С увеличением ширины спектра помехи выигрыш 
уменьшается, и в пределе (А/п/А/с= '1) выигрыша в помехоустойчи­
вости нет (<В =  1), т. е. сигнал и помеха ослабляются по мощности 
одинаково (в два раза). При этом нарушить работоспособность

Рис. 2

широкополосного ПРМ  (например, с А/с>  100 МГц) может только 
мощная помеха ('Рп/Р с > 1), действующая во всей полосе спектра 
шумового сигнала. Однако «создание таких иомех проблематично.

Величина В максимальна при /п=|1, но в случае автокорреля­
ционного. приема шумовых сигналов такое значение параметра 
задержки не обеспечивает полную независимость отдельных со­
ставляющих сигнала [4]. Оптимальным параметром задержки, 
при котором компоненты шумового сигнала становятся некоррели-' 
рованными и в сумматоре складываются, а электрическая длина 
элемента задержки сравнительно мала, является т ~ 2 .

(Полученное соотношение (10) позволяет оценить степень ухуд­
шения компенсации СП и снижение выигрыша в помехоустойчиво­
сти вследствие несимметричного деления помехи и сигнала на 
входе' цепи компенсации.

Д ля подавления ,СП в пределах всего спектра широкополосно­
го сигнала пассивная цепь компенсации должна быть дополнена, 
•как показано на рис. 1, устройством управления (УУ), которое от­
слеживает изменение местоположения СП и регулирует электри­
ческую длину (элемента задержки, сохраняя неизменным условие 
противофазности задержанной и незадержанной компонент поме­
хи. При этом коэффициент подавления СП равен величине кп на 
центральной частоте спектра сигнала.

Предлагаемый метод компенсации СП для широкополосных 
ПРМ  шумовых сигналов сравнительно легко технически реализу­
ем на основе пассивных элементов, не требует узкополосных резо*' 
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яансных структур. Перестройка элемента задержки, а следователь­
но, и всей цепи компенсации по частоте в широких пределах не 
встречает трудностей принципиального характера.

Список литературы: 1. Помехоустойчивость и эффективность систем передачи 
информации/А. 'Г. Зкжо, А. И. Ф>алько, И. П. Панфилов и др. М., 1985. С. 272. 
2. Иощенко А. Н. Помехоустойчивость широкополосных систем связи при раз­
личных методах подавления сосредоточенных по спектру помех//Тр. учеб. Ин-та 
связи. 1971. Вып. 55. С. 19—30. 3. Маттей Г. Л., Янг Л., Джонс Е. М. Фильтры 
ОВЧ, согласующие цепи и цепи связей. М., 1971. 368 с. 4. Семенов А. М., Си- 
карев А. А. Широкополосная радиосвязь. М., 1970. 280 с. 5. Гоноровский И. С. 
Радиотехнические цепи и сигналы. М., 1977. 608 с.

Поступила в редколлегию  07.05.8S
УДК  621.391.8

С. В. КАПШ ТЫ К, В. И. КОРЫ СТИН

ОЦЕНКА ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ ПЕРЕДАЧИ ДВОИЧНОЙ 
ИНФОРМАЦИИ ПРИ ОГРАНИЧЕНИИ ГРУППОВОГО СИГНАЛА

Один из методов повышения эффективности многоканальных 
систем передачи двоичной информации, работающих в условиях 
дефицита частотных ресурсов, — применение в качестве группового 
сигнала параллельных составных сигналов (ПСС) [1]. Главный 
недостаток ПСС — значительный пик-фактор, достигающий 30 дБ. 
Одним из способов .снижения пик-фактора является двухстороннее 
ограничение сигнала на передающей стороне с помощью нели­
нейного элемента с передаточной характеристикой вида

^пор! и  вх ( 0  и  пор;
^ в х ( 0 > и  пор & вх (0  ^  № пор» ' ( 1)
^пор! и  ВХ ( 0  ^  и  пор»

где £/пор — порог ограничения ПСС, 11вх(1) — напряжение входно­
го сигнала.

При этом в рассматриваемой системе передачи информации 
возникают шумы ограничения, влияющие на ее помехоустойчи­
вость.

Исследуется потенциальная помехоустойчивость ПСС при двух­
стороннем ограничении сигнала. Параллельный составной сигнал 
может быть представлен в виде обобщенного ряда Фурье [2]

5 |  ( 0  =  2 с 1Й1 (О , (2 )

где С/ — коэффициенты разложения, определяемые передаваемой 
информацией С /= ± |1 ; ц/СО— 1-я базисная функция (канальный 
сигнал). Сигнал на выходе нелинейного элемента имеет вид



где фО) — 5 *(?) — разностный сигнал ограничения.

Пусть на вход приемника поступает аддитивная смесь ограни­
ченного ПСС ,и шума

у (г1) ==5* (0  +  л(*)> (4)

где п(Ь) — нормальный белый шум со спектральной плотнос­
тью N 0 . При реализации когерентного приема отклик на выходе 
канального согласованного фильтра (СФ) является результатом 
вычисления свертки на длительности сигнала Т колебания у(1) 
и импульсной переходной характеристики Цок(1) при нулевой за ­
держке [3] и «может .быть записан следующим образом:

Помехоустойчивость системы передачи информации определя­
ется с помощью функции распределения Поскольку вели­
чина 2 Й является комбинацией трех составляющих дПк, ?огр а, 
то проведем анализ каждой из них.

Сигнальная составляющая <7̂  — детерминированная величина 
и определяется энергией одной базисной функцией Е0 ПСС.

При реализации когерентного приема шумовая составляю­
щая дПк распределена по нормальному закону [3] с параметрами:

Составляющая ограничения q0rpk является результатом вычис­
ления свертки разностного сигнала -ф(t)  с импульсной переходной 
характеристикой /с-,го СФ тцж(t).  Разностный сигнал представляет 
собой последовательность прямоугольных импульсов длительнос­
тью Т0, моменты появления которых совпадают с моментами пре­
вышения абсолютным значением амплитуды ПСС порога пор. 
Интенсивность этого импульсного процесса зависит от вероятно­
сти ограничения одного отсчета ПСС и при использовании асимп­
тотики М уавра—Лаплаоса {4] определяется следующим обра-

г т
Zk  — ІУ  (0  ^ок(0  d t  =  f [Si (t) +  n ( t ) - f  Ф (*)] 7)0K (t ) dt  =  

0 0

— 4sk +  <7nft +  <7orpft> (5)
где

т
q$k — Сы J й (t) 4Jok ( 0  d t  C^E^, (6)

0
T

(7)
0
T

tfmpk — І Ф ( 0  Vok ( 0  dt. (8)

(9)



и
ГД6 Тогр :

пор
и .

относительный порог ограничения, нормируе-

мый к среднеквадратическому отклонению сигнала [4]; 70 — дли­
тельность такта.

• Распределение амплитуд ненулевых отсчетов разностного сиг­
нала определяется на основе распределения амплитуд ПСС 
и асимптотически .стремится ж распределению вида

1Г , (у) =

1 г ( У ~ и тру л
211 ~ Р  (Тогр)] К 2 ТСапссеЛр Ь 2о^сс

1 ' (У +  £/поР)2
2 [ 1 Р  (тогр) V 2^зПСс СХР ^апсс

У <  0;

у >  0 . 

(И )
Раїсп ре деление (11) имеет нулевое математическое ожидание. З а ­
висимость нормированной к размерности ПСС дисперсии от 
величины относительного порого ограничения представлена на 
рис. 1. Импульсная переходная характеристика тіок(0 6-го СФ, как 
и к -я базисная функция, иринимает только два возможных равно­
вероятных значения ( ± ’1). Следовательно, распределение свертки

Рис. I

■ненулевого отсчета, разностного сигнала ![•(/) с элементом импульс 
ной переходной характеристики цок(0  совпадаете точностью до по 
стоя иного 'коэффициента с распределением ( И) .  Свертка на дли 
тельности сигнала Т разностного сигнала с импульсной пере 
ходной характеристикой г}ок(7) представляет собой сумму случай 
ного числа одинаково распределенных случайных величин. Вели 
чины такого типа относятся к сложным процессам Пуассона [4] 
Используя метод, приведенный в работе [4], получаем распреде 
ление составляющей ограничения д0гр в виде

тп / у )  = ____________________ -___________________V  (^ ф 7 , ) ' ” 1ех р ( —-Х ф Г )



Первые два момента распределения (12) определяются следующи­
ми выражениями:

^ 1  {^orp} =  Cf,i Т’оХф ТРс0 —  Ckt2n [1 : F (Yorp) ] тоРсо!

м 2 {qorr} =  X, TP\JI T\ =  2я*[ 1 —F  (Torp.) ] P I  Tl  -
ПСС Jncc

(13)
где Сш — коэффициент к-й базисной функции в г-й реализации 
ПСС; РСо — мощность одной базисной функции. Таким образом, 
распределение величины Zu на выходе СФ при передаче к-й ба­
зисной функции с фиксированным знаком Сы получаем как рас­
пределение суммы детерминированной и двух случайных величин 
используя метод характеристических функций [4]:

_______________!______;________  v  ( Ц г г - е ^ ( - у г )
“  П  T mi п 1 — 9—I— •Г

1 _  2  - Щ —  е х р ( - Х фГ) +

X exp

т t !

[У -  (Ер — Ckimxm {q0Tр})]:
2 ( m ^ l  +  ol)

(14)

Потенциальное значение вероятности ошибки при передаче огра­
ниченного ПСС в условиях воздействия нормального белого шума 
определяется выражением

Р  = 1  —• Л1П А
1 (Хф Т)й

■1-  2m^n+l

X

exp ( — ХфГ) F

mx\

 ̂ / ~ (E0 — m,m {g0TV]Y
m iK  +  °n

( \ , Г У

.1 -  2
mi~

X exp (— Ц Т )  F

(Xi,T) 1 . * оv—— ~— exp (— Ц Г )  1/Wj!
m,!

X

r __t
у  ti

P co(n — m ,)2

+  ^ШПСС
Jncc

(15)

где 8̂ сс — дисперсия ПСС без ограничения; Яшпсс — мощность 
белого шума в полюсе ПСС Ршпсс =Л/оД/\ Усредненная оценка 
выражения (Г5) для вероятности ошибки определяется так:

р  — 1 _Р
*  ОШ  1  1
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где ^пик — отношение сигнал-ш ум для ПСС по пиковой МОЩНО-
р  ' 

юти излучаемого сигнала Ь2пик — -р  ма'^ - . Из приведенных соот­

ношений (15) и (16) следует важный вывод. Для каналов, обла­
дающих большим энергетическим потенциалом, когда мощностью 
шума можно пренебречь, потенциальное значение вероятности 
ошибки конечно и определяется величиной порога ограничения 
ПСС

1 £  !М Г ' хЯош =  1-
1 —

т ^ л + 1

'кьТті т л
~щ[~  ехр ( — Яф Т) т^г

X ехр ( - -  Ц Т) (17)
т ,п

псс
Усредненная оценка вероятности ошибки (17) определяется сле­
дующим образом:

/  [1 - 2 ( 1 - /Ч * о г р ) ) Г (18)
2 [1 - / г (УогР)]-

псс
На рис. 2 представлены графики зависимости вероятности ошибки 
от величины относительного порога ограничения Тогр для раз-
лйчных значений сигнал-шум по пиковой мощности Л„и Пунк­
тиром обозначена зависимость потенциального значения вероят-

ности ошибки, обусловленное ограничением ПСС. На рис. 3 пред­
ставлены графики зависимости вероятности ошибки от величины 
отношения сигнал-шум по ПИКОВОЙ МОЩНОСТИ Л пик для различ­



ных значений относительного порога ограничения тогр и без огра­
ничения.

Оценку выигрыша, получаемого при двухстороннем ограниче­
нии ПСС необходимо производить при условии фиксированной 
величины отношения сигнал-шум п.о пиковой мощности. При этом 
выигрыш можно оценить, с одной 'стороны, вероятностью ошибки, 
с другой стороны — отношением расхода энергетики на один бит 
информации [2; 3 ]. Используя второй метод, получаем

в  Д [ 1 ~ 2 ( 1 - ^ ( У о г р ) ) ] 2____  _ ( 1 9 )

2 [ 1 - ^ ( У о г р ) ] ^ - А * Ик +  ^ р
ПСС

На рис. 4 представлены графики зависимости выигрыша при 
ограничении ПСС от величины относительного порога ограниче­
ния Тогр для размерностей 16, 64, 256 и отношения сигнал-шум 
по пиковой мощности 9; 49. Из представленных графиков видно, 
т о  в условиях воздействия мощных помех типа нормальный бе­
лый шум эффективным является более глубокое ограничение сиг­
нала до урош я т0Гр =1,5. Однако с увеличением энергетическо­
го потенциала наибольший 'выигрыш достигается при слабом 
ограничении на уровне -[0гР = 2 ,0 .

На основании приведенных выражений и графиков можно сде­
лать следующие выводы.
' (Введение двухстороннего ограничения ПСС позволяет значи­
тельно, до 15—20 дБ, снизить пик-фактор излучаемого сигнала. 
Причем значение пик-фактора ограниченного ПСС не зависит от 
размерности сигнала и определяется только величиной относитель­
ного порога ограничения.

Двухстороннее ограничение ПСС на передающей стороне при­
водит к появлению в системе связи шумов ограничения, которые 
определяют потенциальную помехоустойчивость системы.

Для больших размерностей ПСС мощность шумов ограничения 
практически не зависит от его длины и определяется величиной 
относительного порога ограничения.

.Введение двухстороннего ограничения ПСС позволяет повы­
сить качество передачи'информации в условиях ограничения пико­
вой мощности излучаемого сигнала.

Оптимальное значение относительного порога ограничения сла­
бо зависит от размерности сигнала и определяется отношением 
сигнал-шум по пиковой мощности на входе приемного устройства 
и составляет 70гр =1,5—2 ,0 .
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УДК 621.395

В. Н. ТУПКАЛО, канд. техн. наук,
Я. Г. ТУПКАЛО

РЕШЕНИЕ ЗАДАЧИ ФУНКЦИОНАЛЬНОГО КОНТРОЛЯ Д Иг к о
КАНАЛОВ НА ОСНОВЕ СИГНАТУРНОГО А Н А Л И З А К ЕТНЬ,Х

внедрение цифровых методов и устройств обработк,« 
в радиотехнических системах (РТС) требует поиска д0в сигналов 
дав к решению задачи оценки их качества функцион.ир|0,в? Х ^одхо"
5 Т Т 1 . и л и  \/Г  О Г Ч Т П ' Т  0 | Л с »  п п л и о и т т  / о о т т о / г г т т  Л т г и т / г г п л п п п т  л И Яальном масштабе времени (задачи функционального ,к „Ия В Рч" 
Одним из таких подходов является использование тР °л я ) .
анализа, широко применяемого при создании сред,СТв . атУРн'огэ 
контроля цифровых систем [ 1 ] , что требует уточнения Т€1СТ0В0Г0 
щих 'И введения новых понятий сигнатурного анализа. - 6СТВ̂ Ю‘ 

Основным понятием сигнатурного анализа является 
«сигнатура». Согласно работе [2 , с. 148], сигнатура понятие 
состоящее из четырех знаков (цифр или букв) шестиа 7 °  числ0’ 
ного кода. В соответствии с работой [3, с. 160] сигНат \;цатиРич' 
сформированное содержимое регистра после обработки ЗТ” 
последовательности и представленное в шестнадцатирИчн оВ*0ДН° и 
По определению, приведенному в работе [ 1, с. 249], сиги11 ^МС' 
это двоичное число, получаемое в результате преобразоВа,нат^Ра 
ных последовательностей двоичных сигналов. НетрудНо чия длин' 
что указанные определения сводятся лишь к особенностя а5̂ тить’ 
числового представления. В связи с этим заслуживает jf  ^Мы 
трактовка процедуры образования сигнатуры полинома НИмания 
мых данных А(х) как  операции деления полиномов сжимае" 
GF (2) [4 ]. Тодда при выбранном полиноме Р(х) чаСтщД 
и остаток R(x) связаны классическим соотношением ЙИДа

А (х) = Q (х) Р (х) + R(x), '

где deg R (x)< degP (x) и R(x) называется сигнатура г, 
определение в принципе позволяет рассматривать сигнат е 
элементы конечного поля и теорию сигнатурного ф у н к ц и УРЫ к а к  
го .контроля развивать на основе фундаментальных поло»,ГГа? ЬН0" 
рии полей Галуа. Однако относительно (1) существует ИИ тео" 
ка [4], что при практической реализации сигнатура0го 0 Г0В0 Р‘ 
процедура деления полинома А(х) на Р(х) заменяется анал'иаа 
рой псевдоделенпя с помощью регистра сдвига с обрань м°ЦЄД‘ " 
зями, и полное математическое описание содержимого s  п СВЯ" 
имеет1 вид регистра

5/ (0) =  0, і =  1,/п;
тп -

і—і (2)

47



S j ( k ) = S , - i ( k - l ) ,  '

где m = deg P(x); a(7c)e{0, 1} — k-я символ сжимаемой последова­
тельности A; ö<е{0, 1} — коэффициент порождающего полино­
ма Р(х); Si{k— 1)е (0, 1} — содержимое ьго элемента памяти 
регистра сдвига в (к— 1 ) -й такт; ;  = 2 , т ;  k — l ,1; I — количество 
символов сжимаемой последовательности.

Тогда в смысле (2) S(l)  является псевдосигнатурой, описывае­
мой полиномом Si(x). Поскольку R (x)^ S i(x)  и между R(x) 
и Si(x) существует однозначная связь

R (х ) ~ М Р{х) X Si (х)=

К 0 о . • : 0 o .
Ът--1 8*— L ftl 0 . . 0 0
S/n-2 Sm_i . 0 0

s3 , *4 • • Sm 6

bl V К  • • . Sm-1 m

X ЗД-*), (3)

то очевидна неопределенность понятия «сигнатура» относительно 
практически используемой модели (2 ) в .случае, когда степень 
поданном а сжимаемой последовательности меньше степени обра­
зующего полинома Р(х). Действительно, при deg Л (Y) < deg Р(х) 
понятие сигнатуры относительно ( 1 ) предполагает равенство 
А(х) — R(x), а относительно (2 ) данное равенство не всегда вы­
полнимо и, исходя из (3), определяется видом полинома Р(х). 
Например, при Р (х)= х4 + х3+1  для последовательности данных 
0111, описываемых полиномом А(х) ~х2+х+\, S4(x )—R(x) —А(х),
а при Р (х)= х4 +  х + 1, 54(л:)г=лЯ+1 и, следовательно,Si(x)^ R (x). 
Таким образом, без точно сформулированного понятия сигнату­
ры, в смысле практически используемой модели (2 ), невозможно 
дальнейшее расширение множества фундаментальных понятий об­
щей теории сигнатурного ,контроля и диагностики.

Поскольку остаток R(x) в понятиях теории сравнения чисел 
является вычетом (остатком) по модулю, т. е. R (х) = 
=А (х) mod Р(х), то с учетом (3) введем следующее определение.

О п р е д е л е н и е .  Сигнатура потока данных Л(х) есть линей­
ное преобразование результата его полиномиальной свертки по 
модулю неприводимого примитивного полинома Р(х), формализо­
ванное представление которого имеет вид

sig А (х) =  M jfx) [А (х) mod P ( * ) ] , (4)

где Мр{л) — матрица, обратная матрице М.Р(Х), В связи с (4) 
следует отметить, что требование неприводимости полинома Р(х) 
необходимое, но недостаточное - условие, чтобы кольцо сигнатур 
было полем. Так, например, полином Р (х )—х6+ х3+\1 является 
неприводимым, однако, количество порождаемых им ненулевых 
классов сигнатур равно только 9 из максимального количества 
Ь = 26— 1 = 31. Из теории полиномов известно, что достаточным
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условием обеспечения 2m—1 (m=deg Р(х)) ненулевых остаточных 
классов является условие, при котором корнем полинома Р(х) 
будет примитивный элемент поля GF(2m),i т. е. условие примитив­
ности Р(х).

Докажем, что введенная трактовка понятия сигнатуры (4) по­
зволяет рассматривать s ig  Л (х ) как  элемент конечного поля.

Теорема 1. Если образующий полином Р(х) является непри­
водимым примитивным, то алгебра сигнатур является, полем.

Д о к  а з а т е  л ь с т в  о. Поскольку множество классов сигнатур, 
образованное неприводимым примитивным полиномом, является 
'максимально возможным при заданной степени полинома, то мно­
жество есть кольцо. В свою очередь, кольцо образует поле, если 
каїждому ненулевому элементу поля соответствует мультиплика­
тивный обратный. Пусть F(x) — некоторый ненулевой элемент 
кольца. Следовательно, deg F (х) <deg Р(х). Так как  Р(х) непри­
водимый, то наименьший общий делитель для F(x) и Р(х) ра­
вен 1 . Тогда существуют полиномы Q(x) и В(х) такие, что /то= 
= Q(x) Р (х)+ В (х) F(x), где /т=  ̂ [00 ... 01 ] т , m = deg Р(х). Следо­
вательно, исходя "из ( 1 ), получаем

1 sig/m =  L  =  sig [Q (x) Р  (X)  +  В (X)  F  (*)J »  eig [В ( x ) F ( x ) ]  =

“  Мр 'х) f5  (■*)F  (х ) 1 “  МрІ^ХМрм  [sig В (x) F(x)\ =
[ S i g в  ( x ) F ( x ) ] .

Таким образом, В кольце сигнатур, образованных полиномом 
Р(х), s ig  В (х) является мультипликативной1 обратной к F(x).

Решим две задачи 'сигнатурного контроля.
Задача 1. Синтезировать алгоритм сигнатурного контроля опе­

рации сдвига п-разрядного кода числа а влево, (в сторону) стар­
ших разрядов без потери информации (значений старших раз­
рядов). 1

Поскольку сдвиг кода числа а влево на один разряд равно­
ценен увеличению его значения вдвое, то для каждого- t-го так ­
та сдвига справедливо

at =  а і—і ßf—i. (5)

Теорема 2. Если контрольные характеристики двоичных чисел а 
и b являются сигнатурами, то

s ig  (а +  Ь) =  sig а  ®  sig b 0  sig Н (а +  b), (6 )

где Н(а + Ь) имеет смысл взаимной полиномиальной характе­
ристики чисел а и b при вступлении их в операцию арифметиче­
ского сложения: единица в коде характеристики ставится в том 
разряде, в который произошел переход единицы переноса при ело-' 
жении чисел а и Ь [5 ].

Д о к а з а т е л ь с т в  о. Согласно (6 ) первым утверждением 
теоремы является линейность данной сигнатурной' функции. Дейст­
вительно, правая часть равенства (6 ) хоть и содержит три эле- 
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мента, но является функцией двух переменных, так как  характе­
ристика Н(а+Ь) однозначно определяется числами а и Ь. Тогда 
из алгебры Жегалкина следует, что бинарная функция от двух 
переменных линейна, если она является суммой по модулю два. 
Д ля его доказательства воспользуемся первым утверждением 
и рассмотрим два реальных случая взаимного соответствия кодов 
чисел: а и Ъ поразрядно не совпадают; а  и Ь поразрядно пол­
ностью совпадают. Тогда для первого случая имеем а+Ь = а 0  Ь, 
а для второго — а + Ь=а 0 д  ф  Н(а + а) —Н(а + а), что и требо­
валось доказать.

С учетом (6 ) для (б) получим

а ї =  5І§ Н- (а{- і  +  а і- і) .  (7)

Однако алгоритм (правило) сигнатурного контроля (7) для опе­
рации (5) не является единственным. Введем понятие двухкрат­

ное
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Рис. 1

ной (а-кратной) сигнатуры л-разрядного числа а. Иллюстрация 
формирования двухкратной сигнатуры s ig2 а приведена на рис. 1 , 
откуда следует, что двухкратная сигнатура числа а — это сигна­

тура преобразованного числа вида соп, где г, <  знаки опе­
рации конкатенации и отношения предшествования; (оп = 
=i [00 ... 0] „ — нулевое число п-й разрядности. Тогда а  — кратная

сигнатура числа; а — это s ig  (а< ; cog), где g= (а—1)п; а = '1, 2 , . . .  
Теорема 3. Для пары чисел а и b таких, что Ь = 2а ̂

Д  И ,л.
s ig  b — sig Н (а -\г а) =  Н (sig а +  s ig a )  ®  / т 2  8yS ; , (8 )

/=і
Лгде Н (s ig  a  + s ig  а) — значение (m-разрядный код) m младших 

разрядов характеристики # (s ig  a  + s ig  а ) ;  /т = 1[00 ... 0 1 ] TO=const; 
Sj — значение j -го (Sm — старший, Sy — младший) разряда сиг­
натуры числа а.
50



Д о к а з а т е л ь с т в о .  Справедливость левой части равенства 
(8 ) вытекает из представления сигнатуры арифметической сум ­
мы (6 ) . Относительно операции сдвига ге-разрядного кода числа а

1-е- г
в сторону старших разрядов на один разряд Ь — а = а <  0. Тогда

Ь =  а =  1 •+ 1 /га.

П оскольку при Р (х ) ^ о т х т +  Ьт-ух™-1 +  ... +  §! х  +  1 р е зул ь ­
тат рекурсии на каждом такте сдвига определяется величиной

т

то в пределах т-разрядной. сетки представления двоичных чисел
А

s ig <1+1/'г)a = / / (s ig a  +  s ig a ) © f m 2 ® ^ ,
/=1

что и требовалось доказать.
С учетом утверждения (8 ) для (5) имеем

Л *■ -  ' т да,
81§ а г=  Н (э1§ (9)

/=1
Задача 2. Контролируется ход решения задачи поиска экс­

тремума, последовательность текущих результатов которой, сво­
дится к последовательности чисел Фибоначчи 17].

Формализованное условие контроля хода данной вычислитель­
ной задачи представим в виде
у у х ^ Х у у ё У я х ,у Р {[(У ^ Г 0) — (* ) ) ]  =  А}, (10)

где X, У — множество входных данных и множество возможных 
результатов решения задачи; К0с : У — множество эталонных ре­
шений; Т  — оператор отображения X в У (алгоритм задачи); Д:—

' множество констант, отражающих детерминированные свойства 
решения задачи.

Исходя из (10), задачу синтеза алгоритма контроля последова­
тельности текущих результатов сформулируем следующим 'обра­
зом. Во-первых, необходимо отыскать такое подмножество У д е  У. 
и правило его использования в  с  тем, чтобы |Кд|<]У|. Во-вто­
рых, требуется определить оператор отображения подмножества 
У  л в соответствующее множество контрольных характеристик та ­
ких, что | Г* | <  | Гд |, и найти при этом адекватное правило 
контроля относительно У\.

Все числа .в ряде Фибоначчи связаны зависимостью [7] м4 — 
=  «г + 2 — « ж  (11),  и т а к  как и,+1 < и г+2 , то для дополнитель­
ного кода мантиссы числа (—щ+\) с учетом (6 ) имеем

( — ^ +1)д0п == ®  ^ ф  /  0 / / [(«;^1 ®  с?) +/]> ( 1 2 )
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hue d=  [ l i ... 1 l jn  = consi;; /= [ 6 6 . . .Olj n=const; n  — (разрядность

представления чисел Фибоначчи; H[(ui+1 0  d) +/] — значение n 
младших разрядов взаимной полиномиальной характеристики 

+/]. Тогда представление разности (И ) с учетом (6 ), 
( 12 ) будет иметь вид

ui =  Ы/+2 ®  U[+1 ®  d ® f 0  Н [(йг+і ®  d) -f- /] ® ;

0 / / [м ;+2 +  {tli+l 0  ^ 0 / 0  H [ ( U l+ l  0 ^ )  -f /])]• (13) 
В результате простого преобразования (13) получим

Н (.d +  /) = d Q )f=  Н(щ  f- Ut+i ) 0  H\(ui+1 0  d) +  / ]  ® ;

0 H[Ui+ 2 +  («<+i 0 ^ 0  Г 0 / / [ ( « ж  0  d) +  / ]) J . (14)
Так как  d Q  c o n s t ,  t o  (14) является функцией-константой и этот 
факт указывает на постоянство отношения порядка между каж ­

дой парой (щ+ь ц,-+2), т. е. что 
не всякие два чрсла, произ­
вольно выбранные относитель­
но числа щ, связаны зависи­
мостью (11). Это позволяет 
(14) трактовать как искомое 
'правило G.

Введем понятие сигнатуры 
я-разрядного числа а. Иллю­
страция формирования s i g a  
приведена на рис. 2 .

Теорема 4 . Если числа а ; и их сигнатуры s‘ig а,- — элемент од­
ного поля GF (2m) (m = deg Р(х)), то результат суммы 
ai 0  s ig  s ig  а,- есть нулевой элемент данного поля.

Д о к а з а т е л ь с т в о .  Из условия принадлежности at и s ig  ан­
одному полю ' следует, что deg a,-(X )<deg Р(х) и deg sig  ai(x) <  
< degP (x). Тогда

sig at (x) = M~{x) [аі (x ) mod P  (л;)] =  M^x) a , |*)

и, следовательно,
sig sig at (x) =  Mp{x)[MjlJI)a i {x)\ mod P {x) =

=  M -1x )sigal (x) =  a l (x),

что и требовалось доказать.
Теорема 5. Если для пар чисел (а, Ь) множества поля 

GF(i2n) существует примитивно-рекурсивная функция, оператором 
примитивной рекурсии которой является оператор образования 
взаимной полиномиальной характеристики, то в поле GF,(2m) 
(m<n) обязательно найдется подмножество пар ( s ig a , s ig  b) 
и (sig  s ig  a, siig s ig  b) таких, что данная функция также будет 
примитивно-рекурсивной.
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Д о к а з а т е л ь с т в о ;  В поле б/*1 (2П) всегда есть пары чисел 
(а, Ъ), а в поле С ^(2т ) найдутся пары чисел (V , 6 ') , для кото­
рых гіей a,-deg Ъ, deg а ', (1е§ Ь '< й ^Р (х) и а ' = ®іда = 8І5  8 'ід а я  Ъ'=
= s;igй  = s ig s ig  Ъ. Кроме того, в зависимости от состава членов 
степеней, меньших то в полиноме Р(х), как  среди пар (а, Ь) поля 
0/ч(2"), так и пар (а', Ь') поля в  Г (2т ) , найдутся такие пары, что 
«іедег, deg Ъ, d ë g a /, deg 6/< deg Р(х), а афзщ а, Ьф&щ Ъ, и’Ф  
фвщ а', ЬФъщЪ'. Тогда, исходя из теоремы 4, для таких дар 
а ®  s 'ig saga= l& ф sig s igЬ  = a / ®  s ig a ' = Ь 'ф  sig& /= [00 ... 00]„, 
что, в свою очередь, указывает на наличие хотя (бы двух разных 
подмножеств пар (а, Ь) поля 2") и двух разных подмножеств 
пар (а ', Ъ') поля ЄР(2т ), которые соответственно изоморфны от­
носительно операций и s ig s ig , что и требовалось доказать.

Таким образом, на основании теорем 4 и 5 операторами от­
ображения подмножества Уд в соответствующее множество кон­
трольных характеристик Уд будут являться операторы 
и Тогда адекватными правилами контроля относительно
У* будут правила

^ Ф / я =  ^ ( « б  щ +  sig аж ) ф  И  [( ^ иі+1 ф  ( О  +  /от] ф
л

ф Я [ ( s ig и +̂2 ф Я ( s ig й  ̂ -^-sigиг+1) ® s i g Я ( й г +  иг+l)) +

+  (зі^ Кі-Ьі ф ^ т  ф/от® Н Ц ^ и і + і ф ^ж ) +  т̂ ])}; (15)
Л  Л

^ т ®  / *  ■= НЫ ё Щ +  SІg 8І^«,+і) ®  Н [ ( в і ^ И * + і  фй?т ) +  /т ]ф
Л  Л

ф  Н  [(8^ «І+2 Ф  Н  ^  ̂  мг +  sigИ/+^)фsig 8Іg И  {щ +..И; + і)) +

+  «л_1 ф  (В ^  Ф  // [(вІ^ Мі + 1 ф  £/от) + / * ,1)1, (16 )

где сіт  = [11 ... 11] т] /т—* [00 ... 011«; т  — разрядность сигнатур 
чисел. Тогда в смысле (15) и (16) ^ ^ = 4 0  /т = сопзі

(По завершении процесса контроля предсказанием сигнатур ряд 
Фибоначчи признается правильным, если выполняется формали­
зованное условие
у г е ^ . ^ - ^ ^ е У ^ І К і / о ^ У ^ Ф ^ ^ / ^ г - ^ ) ) ] ^ } ,  (17)

где 7? — множество чисел в ряде Фибоначчи (подгруппа поля 
С Я (2 " ) ) ; 8, г — смежные числа ряда (5 с  г); У — множество 
сумм л о модулю для всех возможных полиномиальных характерис­
тик (элементы поля <ЗР(2т ) ) ;  У* =с?то ©  /т  — эталон суммы 
(Уд€ У ); /($, г—в) — функция узла контроля (правая часть 
равенства (15) или (16 )).

В связи с полученными результатами необходимо отметить,. 
что правила (7), (9) сигнатурного контроля предсказанием не 
являются единственно возможными относительно введенного поня-
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хия а-кратной (сигнатуры двоичного числа. Проведенные исследо­
вания показали [5; 6 ] ,  что правила сигнатурного контроля пред­
сказанием 'возможны для формирователей любого ряда чисел, от­
ношением порядка которого является прим и тивно- рекур-сивн а я 
зависимость (например, все виды регистровых операций). В свою 
очередь, правила (15), (16) универсальны для любого ряда чисел, 
связанных рекурсивной зависимостью вида (11), К ак следует 
из (17), выбор конкретного ряда предсказуемо контролируемой 
последовательности чисел полностью определяется исходными дан­
ными: Я,-г—Я ( 5 < ;г ) . (
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А- В. ТКАЧЕНКО, канд. техн. наук, С. А. КРАСИКОВ
і

СТАТИСТИЧЕСКАЯ С Л Е Д ЯЩ А Я  СИСТЕМА РАСПОЗНАВАНИЯ 
ДВОИЧНЫХ СИГНАЛОВ

Анализ структур приемников различения двух видов сигналов 
в системах лередачи информации (СПИ) показывает, что все ши­
роко применяемые методы основаны на и спользован и и  устройств 
сравнения, генераторов сигналов, интеграторов, пороговых, испол- ' 
нительных, решающих и других устройств [1; 2 ] .  Их применение 
не всегда отвечает, требованиям достоверности приема, универсаль­
ности, адаптивности к изменениям параметров распознаваемых 
сигналов [ 1] .

Использование, современных вычислительный: систем, способ­
ных реализовывать достаточно эффективные алгоритмы распозна­
вания двоичных сигналов, на базе аналого-цифровых преобразова­
телей (АЦП) и микропроцессоров, как  правило', нецелесообразно 
из-за относительно высокой сложности программного обеспечения, 
отладки, диагностики и, как следствие, низкой надежности и вы­
сокой стоимости. Применяемые в них высокоразрешающие АЦП 
последовательного действия мало пригодны для обработки сигна­
лов, поступающих с большой скоростью [3 ], которая входит в про-
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тивореч'Ие со сложными алгоритмами обработки, требующими зна­
чительных временных затрат.

Рассмотрим решение проблемы посредством создания стати­
стической .системы распознавания двоичных сигналов, которая ре­
ализует решение задачи описания классов [4], причем в данном 
случае оценка производится согласно критерию минимума полной 
вероятности ошибки Р0ш (критерию идеального наблюдате­
ля) [1; 4]

/>ош =  />( 0 ) Р ( 1 / 0 )  +  / > ( 1 ) / > ( 0 / 1 ) ^ ш 1 п ,  ( 1)

где Р (0) — априорная вероятность посылки 0; Р(1) априорная 
вероятность посылки 1 ; Р{ 1/0 ) — вероятность ложной тревоги, 
Я (0/1 ) вероятность пропуска единицы.

Д ва сигнала 0 и 1 имеют области распределения So(t) и S 1(t), 
где О ^ / сГ  (Т — период сигнала), которые описываются функ­
циями Fo(t ,  и )  и F\(t, и) ,  и — параметр сигнала

по ов
S 0( t ) =  J F0(t,u)du-, S t ( 0 «  I F ,(U n)du .

 ̂ —  00 —  oo

Найдем непересекаюццгеся области S'0 (t) и S ' (t)', описыва­
емые функцией

F (t ,u )  =  Fx( t ,u ) —F 0(t,u), (2)

■соответственно

S ’0 (t) =  f  F  (t, и) du; S \ (t)=  l  F  (t,u) du-, F 0 (t, un) — F i (t, un).
_ „ и. — ee n

Из (2 ) видно, что F (t, и )  принимает отрицательные значения 
при и < и п (ип — величина порога), зададим

Fотн (t< и) =  F (t, и) -f- С,

где О —F (t, и)  для любых t и и, F0TH(t, а )  описывает S o ( t )  
и S i (/) в положительной области и при приеме двоичных сигна­
лов может использоваться как весовой коэффициент для данных 
t a u .  1

С целью технической реализации FOTH(t, и )  разделим [0, Т] 
и [u t, ur+i] на & и г равных участков

иг+1 иг+1
S0 (tt) x  J  F o V ^ ^ d u ; S i(/ ;) ^  [  Ft (th u)du. 

ai “!
Тогда F  ОТН (t, и )  задается так:

“/+1
*у =  ]  (/71 («;i, M ) - / ?0(i;i,M ))rfM 4-cJC*= 

uj
~  (^, Uj) — S 0 (ti, Uj) rj- Сх, (3)

-T- S(> (ti, Uj).
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Получим.. дискретный по временя я  квантованный по уровню 
весовой коэффициент (3), на основекоторого составляется матри­
ца, задающая Р отн(/, и):

’ Хц ^21 •••
а „ = 1̂2 х гг

Иг ■
. Хк21 (4)

Накопление статистичесиих данных в виде (4) производятся
согласно формуле

А п— а е, а е 
« » і

ДЛ-ц АХ;•21
А х 1г Ах.22

Ах-и-

Д х 1г Дх2г

1 ; 
о,

Ахк1
Ьхк2
Ьхкг

(5 )

+  1 ) ь 
- 1 , ь

где т  — количество Ъе, необходимых для формирования Ап; ае — 
представление элементарного сигнала Ъе (0 или 1 ) известной ко­
довой комбинации (например, синхронизирующей) по ооответст* 
вующим координатам гоо?, /оон (4 ), (5).

Полученная матрица (4) весовых .коэффициентов хц (3) реали­
зуется ,в специализированном оперативном запоминающем устрой­
стве (ОЗУ) (рис. 1) на блоках реверсивных счетчиков СТц 
(рис. 2 ) . Набор адреса каждого 1/-го блока счетчика производится

по координатам с помощью двух дешифраторов специализирован­
ного ОЗУ, адрес по уровню набирается через шины адреса (ША)
1, 2, ,а по времени ШАЗ.

Работа специализированного ОЗУ совместно с АЦП (рис. 1) 
и микропроцессором (МП) основана на создании їв реверсивных 
счетчиках состояний, соответствующих разности появлений двух 
видов сигналов 0 и 1 для данных і и / (3) — (5 ), с использованием 
известной кодовой комбинации, поступающей в начале кодограм-
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мы. При последующем приеме информационной части кодовой 
комбинации производится считывание сформированных хц '(3 ) 
в микропроцессор (рис. 1 ) для дальнейшей обработки, например,

*

(6)
- ;=1

Выполнение (6 ) не требует значительных временных затрат 
и заключается в последовательном суммировании всех хц, вы­
бранных за время Т, с  последующим делением ‘на к, что анало­
гично сдвигу суммы на 1о£2 к(к = 2г, г —1, 2 , . . .)  в сторону млад­
ших разрядов. Принятие решения производится согласно правилу

лГ< Сх -+ 0, л >  Сх -+ 1. (7)

В состояние Сх (3) счетчики блоков счетчиков С 77/ устанавли­
ваются перед приемом известной, кодовой комбинации. ’

Матрица (4) по существу является элементом обучающей си­
стемы [5], обучение которой происходит путем многократного 
( т  — кратного (5 )) предъявления системе распознавания различ­
ных объектов (сигналов) с указанием классов (значений 0  или 1 ), 
к которым эти объекты .принадлежат.

'Применение специализированного ОЗУ (рис. 1, 2) позволяет 
сократить время обработки сигнала, что особенно важно для 
высокоскоростных СПИ ,и большого к. Решение только программ­
ными методами подобной задачи требует больше времени (для 
обработки параметров сигналов), разработки более сложного 
.программного обеспечения, быстродействующего микропроцессор­
ного комплекта со сверхоперативным запоминающим устройст­
вом. Достоинство специализированного ОЗУ — его универсаль­
ность, т. е. возможность применения для двоичных сигналов лю­
бой формы, амплитуды и периода, <6 использованием управления 
АЦП через шину управления (ШУ) 2 (рис. 1).

Структурная схема системы (рис. 1) содержит АЦП, специа­
лизированное ОЗУ, микропроцессор, ША 1, 2, 3, ШУ 1, 2, магист­
раль данных (М Д ). В системе используется АЦП параллельного 
действия (типа ИС КШ07 ПВ1, К1107 ПВЗ), микропроцессор реа­
лизуется на базе быстродействующих микропроцессорных комплек­
тов (серии К1800, К1804).

Специализированное ОЗУ состоит из двух дешифраторов адре­
са, соединенных с ША 1 , 2 и ША 3 (ША 1 и ША 2 объединены 
по ИЛИ), а г, /-е выходы дешифраторов соединены с блоком счет­
чика СТЦ (рис. 2). Структурная схема блока счетчика содержит 
реверсивный очетчик, элементы И и ЗАПРЕТ, дешифратор счет­
чика (0 8 ),  МД и ШУ1, которая состоит из трех линий — первые 
две реализуют четыре режима работы специализированного ОЗУ, 
третья подает известную кодовую комбинацию в режиме набора 
статистических данных (формирования хц).

Статистическая система распознавания двоичных сигналов ра­
ботает-в четырех режимах:

ЬГ



режим установки в исходное состояние, т. е. приведение всех 
счетчиков 'специализированного ОЗУ їв состояние Сх (3 ), осущест­
вляется путем подачи со второго выхода дешифратора блока счет­
чика (рис. 2 ) единичного импульса, формируемого первыми двумя 
шипами ШУ1, этот режим, к ак  и все последующие,, осуществляет­
ся микропроцессором;

режим загрузки, т. е. последовательная запись в каждый счет­
чик рис. 2 известного Хіі через МД, при этом на третьем выходе 
дешифратора блока счетчика единичный потенциал, а адреса на­
бираются микропроцессором через ШАЗ и ША2;

режим набора статистических данных, т. е. непосредстзенное 
формирование Ап согласно (5), при этом по третьей линии ШУІ 
подается известная кодовая комбинация (последовательность Ье), 
адрес по времени набирается микропроцессором через ШАЗ, по 
уровню через ША1 от АЦП, на вход которого поступает извест­
ная кодовая комбинация іиз канала связи (входных устройств) на 
вход системы, в этом режиме на нервом выходе дешифратора бло­
ка ачетчика единичный потенциал, который открывает элементы 
И и ЗАПРЕТ;

режим считывания подразделяется на два подрежима считы­
вания при приеме информационной кодовой комбинации, набор 
адреса по времени производится микропроцессором, а по уровню— 
АЦП, на вход которого поступает информационная кодовая ком­
бинация из канала связи. В этом режиме на четвертом выходе 
дешифратора блока счетчика единичный потенциал, при наборе 
адреса код состояния реверсионного счетчика выдается через МД 
(6 ), (7), подрежим последовательного считывания для дальней­
шего хранения и использования х,у осуществляется аналогично 
предыдущему подрежиму, только адрес по уровню набирается 
микропроцессором через ША2.

Описанный алгоритм работы системы имеет недостаток — ус­
ловия приема информационной кодовой комбинации основаны на 
статистических данных принятой до этого известной кодограммы, 
т. е. ставится условие, что параметры входных сигналов за вре­
мя приема всей кодовой комбинации изменяются незначитель­
но [1].  В противном случае возникает необходимость периодиче­
ского обучения (настройки) системы новым условием приема. Р аз­
деление режимов набора статистических данных и считывание при 
приеме информационной кодовой комбинации устраняется при 
использовании кодов, исправляющих ошибки, корректирующая 
возможность котбрых близка к  100  %, т. е. .соответствует характе­
ристикам канала связи ОПИ.

В этом случае смена содержимого специализированного ОЗУ 
производится по формуле

Ап+1 — Ап +  я„_5> (®)

в — минимальное количество разрядов кода, необходимых для 
направления (например, при трехкратном повторе каждой элемен­
тарной посылки 5 = 3), т  зависит от скорости изменения пара* 
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метров принимаемых сигналов, технической .скорости передачи 
и требований !по достоверности распознаваний.

Формула (8 ) определяет порядок обновления содержимого спе­
циализированного ОЗУ, который состоит в последовательном про­
ведении для каждого режима набора •статистических данных, 
пр.р котором производится вычитание а„_5_т  и сложение (5 ) 
и режима считывания при приеме информационной .кодовой комби­
нации корректирующего «ода [ 1] .  ' ' '  

Для обеспечения работы статистической следящей (СС) си­
стемы я  ОЗУ (ЗУ) микропроцессора необходимо хранить пара­
метры, э + т  двоичных сигналов ((э + т )  к-слов) и /я-разрядную 
(»оправленную) »кодовую .комбинацию.

Рассмотрим эффективность СС-системы в сравнении с устрой­
ством для дискретного приема сигналов «в целом» [2 ] по показа­
телю математического ожидания полной вероятности ошибки 
Рош ( 1 ) высокочастотного стробирования каждой элементарной 
посылки униполярного сигнала с пассивной паузой.

Число стробирующих импульсов за время Т равно 5, а коэф­
фициент К  =и/.£ есть ^  а  (а  '— угол (наклона 'вершины сигнала, 
при этом в канале связи действует помеха, описываемая‘функци­
ей нормального распределения

Г0 (» )=
1 —

V  2 из Л  (в)':
1 _

'У 2п о ‘

(и-£)2
~"~2а2

1 ,
причем за исходное положение уровня приема примем оптималь­
ный порог согласно критерию идеального наблюдателя для сред­
него (третьего) стробирующего 
импульса в устройстве для дис­
кретного приема сигналов «в це­
лом», в СС-системе этому импуль­
су соответствует третье измерение 
АЦП за время Т.

На рис. 3 приведены графики
зависимости Рот, (йс,) ,а 0'05с — ма­
тематическое ожидание вёроят- 
ности ошибки при стробировании, 
а оодясс; — с использованием СС- 
системы для Рош = 0 , 0 5  среднего 
Стфобимпульса, соответственно
О0,005С И ао,005С С  для Рош= 0 , 0 0 5 .
Из приведенных зависимостей видно, что СС-система
на 4—100 % понижает Р ош по сравнению со строб ированием, 
К  -=0,3—0,7 при условии оптимального порота приема среднего 
стробирующего импульса,
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С С-.систем а позволяет производить оценку цифрового сигна­
ла [2] (состояние канала связи СПИ), х (6 ) анализируется по 
отношению к Сх (7) методом вычитания, в этом случае величина 
Сх—х определяет область пюевдоошибок (неуверенного приема).

Статистическая следящ ая система распознавания двоичных 
сигнало®, обладая описанными преимуществами, может приме­
няться в любых системах, где решается задача распознавания.
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ОБ ОПТИМАЛЬНОМ ПРОЕКТИРОВАНИИ СИСТЕМ 
СИГНАЛОВ

Вопросам синтеза сигналов посвящено много исследований. 
К их числу следует отнести работы Вакмана [1 ], Варакина [2 ], 
Размахнина [3], Кука, Бернфелвда и др.

В результате исследований, проведенных в области теории сиг­
налов, как в нашей стране, так и за рубежом, достаточно хорошо 
разработана практика синтеза одиночных -сигналов [ 1 ] и некото­
рых разновидностей систем Дискретных сигналов (импульсные 
последовательности, одночастотные дискретно-кодированные сиг­
налы) ;.'йо одному из показателей.

Однако известные методы синтеза весьма разнородны и не 
могут быть использованы для синтеза ансамблей систем сигналов 
различных классов по совокупности показателей, случай весьма 
характерный для реальных систем связи. Следует отметить, что 
разнообразным задачам синтеза сигналов свойственна общность, 
позволяющая формулировать -их с единой точки зрения. Такой 
универсальный подход открывает дополнительные возможности 
в решении ряда задач, труднодоступных для методов, разработан­
ных ранее. •

Цель работы — развитие единого подхода к  синтезу систем 
сигналов различных классов по' совокупности показателей, осно­
ванного на использовании аппарата теории систем и ультрасистем.

В общем случае задаїча синтеза заключается в выборе системы 
сигналов, удовлетворяющих определенному набору требований 
и аналитическому описанию этих сигналов. Решение такой задачи 
опирается на знание основных свойств синтезируемых функций, 
описывающих сигналы.
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Согласно работе [2 ] сущность решения задачи синтеза состоит 
в том, что сначала для произвольного фиксированного сигнала (си­
стемы сигналов) определяется оптимальный способ приема", а з а ­
тем отыскиваются сигналы, минимизирующие вероятность ошйбки 
приема (для вновь полученных сигналов приемник цо-прежнему 
оптимальный). >

С учетом изложенного задача синтеза может быть сформулиро­
вана следующим образом. Д ля заданных способов передачи и при­
ема, скорости передачи, числа источников сообщений й парамет­
ров канала, выбрать систему сигналов, обеспечивающих требуе­
мую достоверность передачи.

|В общем случае качество передачи, оцениваемое Достовернос­
тью, зависит от характера и интенсивности помех в канале; уровня 
переходных помех; отношения средних мощностей сигнала й поме­
хи на входе приемника; величины искажений сигналов в динами­
ческом и частотном диапазонах канала.

Перечисленные показателя определяются статистическими 
характеристиками помехи, функциями взаимной корреляции 
(ВК Ф ), автокорреляции (АКФ), частотными спектрами*и динами­
ческим диапазоном сигналов системы. Исходя из этого, сформули­
руем основные требования к сигналам, (которые могут быть по­
ложены в основу синтеза.

1. Огибающая каждого сигнала должна быть близка к постоян­
ной в течение всей длительности сигнала. В этом случае у сигна­
ла будет наибольшая энергия при ограниченной пиковой мощно­
сти передатчика. Это требование является особенно важным для 
радиосистем, при ограниченных энергетических ресурсах. Его вы­
полнение такж е обеспечивает минимальные искажения в задан­
ном динамическом диапазоне.

2. Система сигналов должна занимать наименьшую допусти­
мую полосу частот. Это требование является определяющим при 
ограниченных частотных ресурсах канала (кабельные системы, 
системы коротковолновой радиосвязи).

3. Боковые пики функций взаимной корреляции должны быть 
малыми. Такое требование является особо важным в асинхронных 
системах, когда различные абоненты работают независимо друг 
от друга.

4. Боковые пики функций автокорреляции сигналов должны 
быть малыми. Необходимость в этом возникает в системах с за­
щитой от искусственных помех и работающих по многолучевым 
каналам, ибо задача распознавания пиков функций автокорреля­
ции в системах с большой разрешающей способностью при плохо 
выбранных сигналах теряет (всякий смысл.

Следует отметить, что требования, предъявляемые к сигналам, 
весьма разнообразны и в каждом конкретном случае их совокуп­
ность будет определяться назначением системы и спецификой ее 
работы.
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Д ля оценки эффективности систем сигналов X рассмотрим про­

странство показателей У={у), элементы которого представляют 
собой набор показателей соответствующих требованиям, предъяв­
ляемым к  системе сигналов. У — арифметическое пространство, 
размерность которого равна числу выбранных показателей. При

этом у по отношению к X является сверхсистемой., Каждой систе­

ме X ставится в соответствие сверхсистема у заданием операто­
ра контроля: С : Х-+У.

Пусть у0 набор ,показателей, удовлетворяющих требованиям, 
предъявляемым к системам сигналов, (уо}~Уо образует некоторое 
подмножество пространства У, удовлетворяющее 'предъявляемым 
требованиям, в частности У о может быть:

параллелепипедом, если показатели находятся їв веданных 
пределах >

:  К 0 =  {4»)яг <  Уі  <  Ь,};

шаром, есл/и заданы оптимальные требования — уо и допусти­
мое отклонение

У о  —  [ у \ \\ у  Уо\\ < є);
конечным множеством, состоящим из отдельных точек:

У ъ - У е } -  і

Выбором Х0 такого, что с(х0) = у 0 исчерпывается синтез системы 
сигналов по заданным показателям. Следовательно, задача син­

теза эквивалентна решению операторного уравнения: С (х)~ у; 

У^Уо-
Данная задача относится к  типу неклассических из-за имею­

щих место многопараметричности и м н о го кри тер и а л ьности, ее не­
обходимо рассматривать как  задачу оптимального проектирования 
с учетом задания на лроект и проекта.

Определение 1. Задание на проект — это набор отдельных тре­

бований г  к  векторным показателям у:
Определение 2. Проект — набор сведений л модели X.
Задача оптимального проектирования систем сигналов:

дано: X, У; С : Х->-У; 3 ( у ) = г .  Найти П (Х ) = {я}.
По теории систем *и ультрасистем задание на проект — это 

данные о свержсистеме, а проект — это данные о системе.
(Решение поставленной задачи соответствует построению

V  . -*•

ультраоператора синтеза 5  : 3(у)->П (х) ( 1 ) по этапам в  опреде­
ленной последовательности.

1. Построение-проістранства моделей. Модель системы сигналов 
строится для данного класса. , ■
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2. Построение пространства показателей. Выбор .показателей 
й построение пространства существенным образом зависят от ви­
да связи и требований к ней, в этой .связи выбор показателей це­
лесообразно осуществлять для каждой системы отдельно.

3. Построение оператора .контроля. Данный оператор оценива­
ет эффективность различных систем сигналов. В ;случае равнопра­

вия (канальных сигналов в системе, каждой координате X оператор 
контроля — С, ставит в соответствие элемент пространства ііоказа- 
телей. При оценке системы в целом, необходимо оценивать экстре­
мальные значения показателей для координат .и поэтому построе­
ние оператора контроля связано с большим объемом вычислений. 
В этой связи, целесообразно выбрать форму операїтора контроля, 
обеспечивающую минимум вычислений. Назовем такую форму 
нормальной. Необходимо такж е для построения нормальной формы 
оператора контроля оценить зависимость показателей от номера 
сигнала (канала) — т. е. задать элемент пространства показате­

лей їв виде у = {Уі(к); у2(к); ... уе(к)}.
4. Построение регуляризатора для оператора контроля. При

построении 5  центральную роль играет оператор С, в зависимости 
от его свойств построение может иметь различный характер труд­
ности. В задачах синтеза сигналов для систем передачи информа­
ции оператор контроля интегральный и не имеет обратного не­
прерывного оператора, поэтому для его построения вводится до­
полнительное пространство ІІ — пространство управлений и опе­
ратор Я, Я : II->Х — ірегуляризатор. Главная роль регуляризато- 
ра — выделение в X компактного множества, ограничивающего 
возможный разброс моделей систем сигналов с одинаковыми по­
казателями. В части оста, при синтезе сигналов по корреляционным 
свойствам корреляционная функция (КФ) -рассматривается как  
элемент пространства управлений, а регуляризатор — как  метод 
.восстановления сигнала по КФ.

Исходя из того, что задача проектирования многокритериаль­
ная (система сигналов оценивается по ряду показателей), не­
обходимо .строить многопараметри-ческий регуляризатор, Так, для 
случая ортогональных или квазиортогональнык сигналов регуля- 
ризатор может быть построен следующим образом. Пусть А — 
•самосопряженный (квазисолряженный) оператор из пространства 
І 2 [0; Т] в  пространство Ь2 [0; Т], А : Ь2 [0; Т]-+Ь2 [0; Т).

(Рассмотрим уравнение А [Х (ї)] =%Х(і). Множество собствен­
ных функций {Хк(і)\К=1, 2 ,...} данной задачи образует базис 
пространства Ь2 [0; Т ]. Поэтому для ограничения перебора точек 
пространства управлений введем оператор выбора терминального 
управления.

'5-й этап — построение оператора выбора терминального управ­
ления (?. С этой целью требуется вывести зависимость элемента

пространства управлений от показателей и  =11 (у^ 2, ... Уе) (2 ).
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Затем -определить множество И\ такое, что СЯ (£4) Сгк. Со­
гласно (2 ) построение оператора определяется показателями, по­
этому его необходимо строить для каждой конкретной системы 
•сигналов.

6-Й этап — построение сведений О Проекте Як~Я(11к). Построе­

нием {я*}=П(Х) задача синтеза исчерпывается. К ак следует из 
соотношения (1), совокупность й, II, Я составляет ультраоператор 
синтеза, отображающий данные о точке прообраза в данные о точ­
ке образа. Ультраоператор представляет собой пакет алгоритмов, 
каждый <из которых действует только для одного требования г к
к системе из задания на проект '3 (у) и перерабатывает его в од­

но сведение о проекте П/г из проекта П(Х).
|В результате многоэтапного решения задачи получается« окон­

чательный набор сигналов, удовлетворяющих заданию. Предло­
женная схема построения уль'трашератора синтеза (позволяет 
получать проекты :по любым видам задания или в виде заданных 
ограничений на показатели, в виде однокритериальной или, на­
конец, в виде многокритериальной задачи.
Список литературы; 1., Вакман Д. £., Седлецкий Р. М. Вопросы синтеза ра­
диолокационных сигналов. М., 1973 . 250 с. 2. Варакин Л. Е. Теория систем 
сигналов. М., 1978. 206 с. 3. Размахин А. Ф. Функции с двойной ортогональ­
ностью в радиоэлектронике и оптике. М., 1971. 118 с. 4. Кук Ч., Бернфельд М. 
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ПЛОТНОСТЬ ВЕРОЯТНОСТЕЙ ДИСКРЕТНЫХ 
ФАЗОВОЧАСТОТНОМОДУЛИРОВАННЫХ СИГНАЛОВ

Реальные модуляторы характеризуются наличием случайных 
ошибок формирования информационных колебаний [1—3 ]. Поэто­
му для корректного анализа .качества обработки последних не­
обходимо определять их вероятностные характеристики [1 ]. Учи­
тывая перспективность применения сигналов с комбинированной 
фазово-частотной модуляцией (ФЧМ) [3 ], л'редстайляется целе­
сообразным найти закон распределения вероятностей сигналов 
данного вида.

Рассмотрим наиболее важный случай формирования ФЧМ-ко- 
лебаний методом «наложенной модуляции» [2 ] с независимыми 
фазовой и частотной информационными (координатами. Получае­
мые при этом реализации Sij(t) ФЧМ-сигнала 5(7) аналитически 
могут быть описаны следующим Образом [3] :

8ц^)=.А  со е  (сог* +  ср,.), ( 1 )
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где Л — амплитуда ФЧМ -сигнала, A==coast{i, jy, щ —^.q 
информационное (разрешенное) значение мгновенной

О

частоты и Ф ЧМ -сигнала, i € [ l ,  ft] и (<% — mm_i )  =  До) =^const(/n); 
у т £ [ 2 ,  k}\ >  ш«2, у *1 >  г2; iv  i2e [ l ,  ft]; f — текущ ее время; 
Ф/ — /-е разрешенное значение мгновенной начальной фазы* чр 
ФЧМ-сигнала, причем у 'е  [1, /] и

[ — срл_ 1 1 =  (2тс/0 =  Дер =  const («.), I2» Л; 
k, I — конечные натуральные числа, являющиеся количественны­
ми характеристиками используемого модуляционного формата пе­
редаваемых ФЧМ-сигналов [3 ].

Введем достаточно обоснованное с теоретической и практической 
точек зрения предположение о том, что случайные ошибки фор-

• милования независимых частотной и фазовой информационных ко­
ординат ФЧМ-сигнала, в свою очередь, такж е являю тся независи­
мыми и подчиняются, усеченным нормальным законам распреде­
ления вероятностей С 'ПЛОТНОСТЯМИ

[2о<иу г2т:Ф (Stp/aio]-1 exp [ — (со — щ )2/2<з1],

. / » , . ( “ ) =  ■ у® « [(«»/ — 8ш)> (“ < +  H I ;  }. V «  (2)
О, у°>£ К«{ — 5“ ). К  +  Н 1 -

[2а¥/ 27гФ (8<р/а,р)]—1 ехр  [ —  (9 —  с 
Y ? €  [ f j  —  Sep), (<Py +  S«p) 1;
P. Y fc [(?/  — 8<p). (<P/ +  8CP)] 

где — дисперсия случайных отклонений -соответственно
мгновенных частоты и начальной фазы ФЧМ-сигнала от 
их i-ro или /-го разрешенных (информационных) значений, при­
чем обычно справедливо о* = const (i), — const (,); до), бф— 
полуинтервалы усечения (допустимою изменения) параметров со, 
Ф соответствующих законов распределения, причем для реальных 
ФЧМ-модуля'торов как правило 6сй< (Асо/2), 6ф ^ (Дф/2), при­
чем в случае высококачественного формирования ФЧМюигналов
обычно выполняется бсо<(Д©/2), 6ф<(Дф/2); Ф ( - )  — модифици­
рованная функция Крама, равная половинному значению табу­
лированной функции Ф ( •) [1 ] , ,т. е.

V/. (3)

Ф(х) 1
ф и ехр (— У/2 )df\. (4)

Тогда совместная плотность вероятностей случайной функции аЛ 
и случайной величины ф/ математически .может быть описана соот­
ношением 14

0 / 0  /<■>, ( “ /0 /■?/(?); (У ш€ [“ г — 8(й- ® * + М )Я  
fUV'pM'P/ —
О, ( Y “ ? ! 0̂ —  Scu, cû  - f  8ш]) (J ~
,?i +  S ?]); y I * Vi-
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; С учетом ШрЙЖвНИЙ (2 ), (3) перепишем (формулу (5 ): 

ср)=

{8эс̂ Ф (8ш/аш) ф (3< 5 Р/о9) (JmOyl^exp { —  [(ш — ш])/2ра1]
— К ? -  <P/)2/ 2o ;n , (V “ *  [<»|— Ьт, щ  +  Н )  П (6) 
n (v ?e j?<  — 8ср, tp< + s?]); 
О, (yu>€[u>t — 8(0, a)i +  8(o])U(V'f?tcPi — 8tP> ? / + 8<Р].

что справедливо V f e  [1, k\ и у  /е П> Л-
Найдем закон распределения вероятностей для случайной 

функции
Zii(t) =  t»/t +  ?у. (7)

- Д ля достижения данной цели введем замену переменных т  =̂= aat 
. и тогда интегральный закон распределения вероятностей Fij(z) 

случайной функции zi/(t) определится случайным образом:
« 2—и

Fij (z) р (и +  <р <  z) =  j  dz j  f i j  (и, f)7du. (8)

Отсюда следует, что для нахождения плотности распределения ве­
роятностей fa(z) случайной функции Zu(t) необходимо выполнить 
интегрирование

и; +8и uf+8 и

fu (z ) =  J  fif (и> z — u )d u — j  ft (и) f j  (z — и) du —
â —Ьи Us—I и

Uf+Ьи ^  .

=  J* (1 /t)fi(u/t) f j ( z  — u )d u =  | [8nfO (8o)/am) Ф x
Uf—Ьи ' )t

X (Scp/a,,) exp {— [(«  — <ô )2/2/2a2] —

[{z u tp/)2/2° ]̂} du. (9)

После алгебраических преобразований показателя экспоненты со­
отношение (8) можно переписать как

{(о̂-ф-Зо))? . . . . . . .

f u ( z ) =  I  [8т:/Ф(8ш/аш)Ф(8ср/^)о<во¥] - 1ехр{[ — (а® +
(со̂ —8ш)£

+  *Ч?)/2*2°*в1Ни -  (al  + t2ai)~x(o4>tt +  сЧ2 (z — ср/))]2 —

— (z — со̂  -  <р/)2(02 +  j da. (10)
Вводя обозначения 1 

V ± =  { К  ± 8(й) t — +  оЦЦг — «?/)]/(<j2 +  i 1̂ )}  х  , ,

X  V °l Н- tW  (iotf,,)-} (11)
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Й производя интегрирование в пределах от V- до У+, имеем окон­
чательно

Л / (г )  = [Ф ( У+) - Ф ( У _ ) ] е х р [ ( г  — ш<*.— <р/)2/2(о2 + / V ) ]  X

X [4 / 2 ^ Ф  (8<о/°») Ф (Ьф9)У бГ+ рїІ]~ К  О2)

Определим плотность распределения вероятностей случайной 
функции 5 , 7 (выражения (11), для 'которой с учетом форму­
лы (7) запишем 5і,(і)= Л совгц(і). (13 ). Тогда получим общее 
аналитическое соотношение для нахождения интегрального зако­
на распределения случайной функции 8 іі(і)

[О, у у  < — А:
р а ( у ) ^ \ р 1 Асо52:ч (0< У ]>  Ч \У\<А > . ^(14)

(1, Ч У > А
Учтем также, что реально используемые сигналы являются узко­
полосными (по отношению к несущей частоте) [ 1—3], следова­
тельно, (2я/7’|<сог-, у  і е  [1, к] (15 ), где Т — длительность так ­
тового интеграла. Таким'образом, для любого | у \ <*4 за  время 
каждого такта неравенство 5 ( і)< у  выполняется на участках 
2 (9 —1) я  + агс соз (г//Л)<г<|(2 <7—1) я  — агсооб (у!А), 
причем для всех сочетаний значений начальной фазы 
ФЧМ-сигнала іна соседних тактах данное неравен­
ство 8 і,( і)< у  выполняется не менее (пу1) раз, т. е. 
<7^ ( 1, (Пі—'1)], где Пі — наибольшее целое число от частного 
(Т(і)і/2п. Поскольку для узкополосных ФЧМ-сигналов (пі— 1 ~ 
~пС^>\, у ,б [1 , к], то остатком [(Гсог/2я) — ( т —1)] можно пре­
небречь, поэтому математическое описание , интегрального закона 
распределения 'вероятностей ? ц (у) случайной функции при­
обретает вид

—1 1 /“ г [ ( 2 9 —1 ,).я—а гс с о 8 (у/Л )]

Р ц { у )=  2  Іїі(г)е1г. (16)
<7 = 1  1/ш^[2(ч—1 )* + агс с о 8 () '/ і4 ) ] .

Отсюда следует, что дифференциальный закон распределения (ве­
роятностная мера — плотность распределения) вероятностей /г/(у) 
случайной функции 8ц(і) математически может быть описан сле­
дующим образом:

V і

■7и (У) -  ^7= = = ^  ^  {/ч К2? - ! ) . « -  агссо5 (УIа )] ~У  А 2 — у2

“  /</ (2 (^ — 1 ) «  +  агссоз (>’М )]}. (17)
• Найдем закон распределения ФЧМ-сигнала 5  (*) с учетом 

возможного различия вероятностей появления его реализаций, ' • • - - . .. ...... -о
$ и (0  [3 ], т . е. неравных (в общем случае) величин р\-р’̂  
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6 • ,
=  рц. Здесь Р, — апрйорнай вер о ятн о е^  пойвлёния 1 -то зн а ­
чения мгновенной частоты ФЧМ -сигнала 5 ( 0 ,  а р'̂  — 
априорная вероятность появления /-го значения ф,- начальной

* I.
фазы данного сигнала. При этом , 2  р',--=и .2 / ?  / =  1 и, следо-

1=1 /=1 ' к I к I
вателвно = Р’п и 2  ' 2  />// =  1.' .*«1 1 - 1  1 ^ 1

Тогда искомый дифференциальный закон распределения вероят­
ностей ФЧМ<*гнала 5(7) окончательно может быть описан ана- 
литичестаим соотношением общего вида

/  (У) =  2  2  р\р]}ч} (У)- (18)

Полученные в работе «результаты нрименимы -не только к-ФЧ'М- 
калебаниям, д а  и ж ФМ-сишалам (при сог=<й = соп51 [/] ) ,  а т а к ­
ж е  и к ЧМ-сигналам с «непрерывной фазой (Ч1Мн— гори фг = ф = 
=сопэ1 [/]). Кроме того, если каждое информационное значение 
мгновенной средней частоты сигнала сопровождать некоторым от­
дельным («собственным») фиксированным значением его началь­
ной фазы, то приведенные выше результаты применимы и для 
ЧМ-колебаний с «разрывом» фазы. Используя представленную ме-

■ тодику, можно сшисать вероятностные характериешки и других 
видав дискретных сигналов: с амплитудной, амплитудно-фазовой, 
амплитудно-частотной и амплитудно-частотно-фазовой модуляцией.
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ПРИВЕДЕНИЕ ОРТОГОНАЛИЗИРУЕМЫХ СВЕРТОЧНЫХ 
КОДОВ К КВАЗИОРТОГОНАЛЬНЫМ СВЕРТОЧНЫМ КОДАМ

В последние годы все более пристальное внимание уделяется 
изучению и исследованию различных аспектов теории и практики 
применения сверточных кодов, использование которых позволяет 
получить ряд преимуществ по сравнению с блочными кодами при 
сравнимых вычислительных скоростях обработки, а именно: бо­
лее высокую корректирующую способность, в наибольшей степе­



ни приближающаяся к теоретическому шенноновскому пределу 
[ 1 ; 2 ] , . а такж е исключение необходимости блоковой, синхранйзат 
ции, упрощение согласования модема с кодеком, облегчение конт­
роля качества канала и т. п. [3 ]. :

Среди методов декодирования сверточных кодов все более 
широкое применение находит метод порогового декодирования, 
одним из существенных преимуществ которого является простота 
реализации [4; 5 ].

Известен ряд сверточных кодов, допускающих декодирование 
этим методом [4; 5 ], параметрами которых являются кодовая 
скорость Я, длина кодового ограничения пд и минимальное кодо­
вое расстояние й, причем величина Па определяется согласно вы­
ражению: ПА = По(т+\) (1 ) , где По — количество выходных сим­
волов- сверточного кодера; т  —  максимальная из степеней по­
рождающих сверточный код многочленов; а величина й находит­
ся согласно выражению й ^ 1+ \  ( 2 ) ,  где I — число ортогональ­
ных проверок.

В ходе исследований параметров ортогонализируемых свер­
точных кодов, введенных, Месси. [5}, установлено, что при. задан­
ных. величинах длин кодового ограничения па* определяющих 
техническую сложность реализации сверточных кодеров,, ортого- 
наливируемые сверточные коды не вседца обладают максималь­
но возможным минимальным кодовым' расстоянием й, что, по- 
видимому, объясняется отсутствием цельного математического 
аппарата их построения. Отсюда возникает-задача построения 
ортогонализируемых сверточных кодов с улучшенными характе­
ристиками. Одним из путей решения этой задачи является по­
строение квазиортогональных сверточных кодов.

Д ля решения задачи приведения ортогонализируемого свер­
точного кода к квазиортогональному рассмотрим двоичный не­
систематический сверточный (п0, ка) код над полем О/7 (2 ) со ско­
ростью Я ='1/2 с порождающими многочленами

" .  60 , ^ )  =  ̂ ^ +-й-гЛв_ 1̂ - *

0̂-2(х) — ^2/о ХГ0 +  82/о~1 Х?0~1 +  ... гХ +  ф

кодовым ограничением геА() минимальным кодовым расстоянием 
^0, и числом ортогональных оценок —1. Выберем другой не­
систематический сверточный («д, £д) код над полем д р  (2 ) со 
скоростью Я —1 /2  с порождающими многочленами

Ож (х) =  а !  х тя +  Щт  _1 х т8~1-\-... +  ахх  -ь а , ;
1  Тн  д  Ш д  О

Одг (х) =  й2^х?л +  Щ^-\Х?я~1 ... +  а 2х  +  аг0 > (4)

кодовым оградич.ениемлАф, минимальным кодовым расстоянием 4Я.



Назовем этот выбранный код дополнительным и укаж ем  огра­
ничения, накладываемые на его вьгбор,

па0 ^  й?д. (5)

Тогда можно получить порождающие многочлены квазиортого­
нального несистематического сверточного (пк> &к) кода над полем 
С/7 (2), используя следующее выражение:

Окг (х ) =  Со; (д:) +  С?Д, {х)х1, (6)

где б к Д х ) — /-й многочлен квазиортогонального несистематиче­
ского сверточного кода; Оо{ (х )— г-й многочлен ортогонализи- 
руемого несистематического сверточного кода; бд. (л :)— 1-й до­
полнительный многочлен несистематического сверточного кода;'
XI — множитель, позволяющий сохранить структуру ортогонали- 
зируемого сверточного кода в составе квазиортогонального; /> 
> < ^  во, (X), 1=1, 2.

Действительно, используя в качестве исходного ортогонали- 
зируемый код вида (3), в качестве дополнительного — код сог­
ласно выражению (4), с учетом (6) получим порождающие мно­
гочлены квазиортогонального несистематического сверточного 
(пк, кк) кода над поле^ йр (2):

в к (х) =  а1 хтА+11 + а1 - 1 Л + ' г Ч ' -  +  ¥ '1 +1 +1 7 т  д /Яд

+  а ,ол г1 +  ^ /иоЛ  +  51то_ 1х '”о- 1 +  ... +  ^ ,х  + |Г1о; (7)

Ок„ (-^) — Яг, Л д̂+га Л^д^г“ 1 й%Х1%гХ -{- 0-2 X1 а +
2 /д /д и

+  8̂ уах ,° +  &/0-1  л;,,0_1+  ••• +  £гх  +  £г0-

Учитывая рассмотренные ранее рассуждения, процесс приве­
дения ортогонализируемого несистематического сверточного кода 
к квазиортогональному несистематическому сверточному коду

- сведем к следующему алгоритму.
Пусть задан ортогонализируемый несистематический сверточ­

ный (по, &0) код над полем О/7 (2) с порождающими многочле­
нами Оо^х) вида (3), длиной кодового ограничения Пд0 мини­
мальным кодовым расстоянием й0 и числом ортогональных про­
верок /0.

Выберем дополнительный несистематический сверточный (яд, 
£д) код над полем йР ((2) с порождающими многочленами 
в я { (х), минимальным кодовым расстоянием а!д и Длиной кодового 
ограничения Иад согласно условию (5).

Используя выражение (6), получаем квазиортогональный не­
систематический 'Сверточный (пк, %к) код над полей ОР (2) с Ш* 
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рождающими многочленами йК( (х), длиной кодового ограничен 
иия пАк и минимальным кодовым расстоянием йк> й0.

Из анализа предложенного алгоритма можно заключить, что 
задача построения квазиортогонального несистематического свер­
точного (Пк/&к) кода над полем вР  (2) сводится к выбору до­
полнительных порождающих многочленов (Зд< (х) несистемати­
ческого сверточного (Пд, кк) кода над, полем Ш*1 (2 ), которые 
выбираются таким образом, чтобы увеличение длины кодового 
ограничения па квазиортогонального сверточного кода было бы 
незначительным, кодовые слова имели максимальный вес и вы­
полнялось условие /к>/0 (8 ), где /к — число ортогональных про­
верок квазиортогонального кода.

Заметим, что предложенный алгоритм приведения ортогонали- 
зируемого несистематического сверточного кода к квазиортого- 
нальному несистематическому сверточному коду позволяет обоб­
щить его для случая .построения систематического ортогонализи- 
руемого сверточного кода. Однако условие (8) при этом может 
иметь вид Гк>  /о (9 ).

Рассмотрим примеры построения квазиортогоналышх свер­
точных кодов.

Пример 1. . , <

Пусть задан ортогонализируемый несистематический сверточный (п0, к0) 
код иад полем' 0/̂  (2) с порождающими многочленами.

°о’г (х) = -*2 + 1 ;

О0 (х). = х 2 + х  + 1. (10)
2

Для данного кода п , =8, й0=5, /0=4. о
Приведем данный код к квазиортогональному несистематическому сверточно­
му коду, используя вышеприведенный алгоритм. В качестве дополнительных 
порождающих многочленов й л (х) выберем многочлены

‘ с? !.г) -  д-2 + 1;1
:  • - Од (х) - * * +  1/ - ( И)

2

Тогда согласно выражению (6) порождающими многочленами квазиортого­
нального несистематического сверточного (пк, кк) кода над полем б/7 (2) бу­
дут многочлены

Ок (х) х ь ь х 3 + х г +  1;

Ок {х) х & +  х 3 х 2 +  х-\ -1. (12)

Полученный код имеет параметры л л = 12, Ль = 7 ,  /к = 5. •
к

Пример 2.

Пусть задан ортогонализируемый систематический сверточный (по, &о) код 
над полем 0 ^  (2) с порождающим многочленом

О0 [х) -  ** + х* + х* + 1. (13)
П



Данный код имеет евоими параметрами: я А =12, d0«= 5, 7о=4.
В качестве дополнительного порождающего многочлена Gs(x) выберем мно­
гочлен

■Од (jf) =  jc +  1. (14)

Тогда согласно выражению (6) порождающий многочлен квазиортогонального 
систематического сверточного (п„, 6К) кода над полем GE (2) имеет вид

GK(x) = * 8  +  + * 5 +  X* + х* +  1. (15)

Полученный код имеет параметры пА =  18, dK =» 7, /к = 4.
Необходимо отметить, что предложенный принцип построения квазиортого- 

нальных как систематических, так и несистематических сверточных кодов, от­
носящихся к классу сверточных кодов, допускающих пороговое декодирова­
ние,' указывает простое конструктивное решение построения таких кодов.

Как показано, на основании указанного алгоритма можно получать, по­
рождающие многочлены квазиортогональных сверточных кодов над полем 
GF: (2 ), используя для этого порождающие многочлены ортогонализируемых 
сверточных кодов над полещ GF (2). Однако данный алгоритм не указывает 
правило выбора дополнительных порождающих многочленов сверточного ко­
да. Отсюда возникает задача поиска таких многочленов для. получения по­
рождающих многочленов двоичных квазиортогональных сверточных кодов 
с заранее заданными характеристиками и свойствами.
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О. В. ОВЧАРЕНКО :

ВЫРАЖЕНИЕ ФАЗЫ СИГНАЛА С ФИНИТНЫМ 
АНАЛИТИЧЕСКИМ СПЕКТРОМ ЧЕРЕЗ ЕГО (АМПЛИТУДУ

Л (О ПРИ Л ( 0 > 0

Обозначим через S  (со) комплексный спектр вещественного 
сигнала u(t). Если u(t) имеет сплошной спектр на носителе 
( - Д —со0, —(o0+ A )U (—Д+коо, о)0+ А ), то u(t) может быть есте­
ственным образом представлен в виде u (t)= A (t) cos ((x>ot+<t>(t)), 
где амплитуда A (t) и фаза Ф (7) однозначно определяются с по­
мощью интеграла [1]

А

, ( Л )  =  - 4 ^  f s K  +  “ )еы <*»V 2it
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следующим образом: '
Л ( * ) ~ 2 )/(*){, Ф (f )= » a rg /■(*)- • ( 1 )

Существует другой способ определения амплитуды и фазы 
модулированных колебаний, основанный на преобразовании Гиль­
берта: .

A (t) =  Vu* (t) +  {Ни (7У)2; Ф ( 0  =  _  V  +  arccos ^  , (2)

00 . .
j .  . 1  Г и (т) dx гд е  Hu-(i) = — w  ,тс J і  — t

Ч —  60-

преобразование Гильберта (интеграл понимается в смысле глав­
ного значения по Коши). Оба описанные способа — спектральный 
и гильбертов дают одну и ту ж е амплитуду и фазу [2] ,

В работе под амплитудой и фазой: сигнала u(t) понимаются 
функции A (t), Ф(1), определяемые формулами (1) или (2). Эти 
функции будем называть гильбертовой амплитудой и фазой.

В литературе давно рассматривается задача об установлении- 
связи между фазой и амплитудой модулированного сигнала (фа­
зовая проблема) [3 ]. К настоящему времени установлено,, что 
в широких классах сигналов множество фаз для каждой фикеи- 
рованой амплицуды бесконечномерно и, следовательно, в, т а ­
ких классах сигналов эта задача не представляет интереса дл я  
практики. С другой стороны, в достаточно узких классах сигналов; 
.множество рсех фаз для ка,жиой фиксированной амплитуды*- 
может быть конечномерным и даж е одномерным, н-анриМер, 
в классе минимально фазовых сигналов. Следовательно, в узких 
классах сигналов рассматриваемая задача имеет практическое 
значение.

Цель статьи — вывод формулы, описывающей множество всех 
фаз, соответствующих заданной амплитуде, справедливой в у з ­
ком классе сигналов u(t) с финитным аналитическим спектром 
на носителе; Помимо этого требования на клаес сигналов налага­
ется еще два условия: сигналы u должны- быть такими,- чтобы 
их амплитуда A (t)  нигде не обращалась в нуль и убывал а  йа 
бесконечности как  \f\t\. Последнее требование дает возможность 
применить асимптотические формулы для амплитуды A ft), полу­
ченные в работе [1].

В данной работе в  описанном классе сигналов решается урав­
нение

Л * (0  =  и2( 0 + ^  J  (3)

относительно и (і) пр» фиксированной допустимой амплитуде 
A(t) а затем по формуле, (2) находятся все фазы, соответствую­
щие этой амплитуде. Уравнейие (3), являясь нелинейным сингу­
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лярным интегральным уравнением (НСИУ), относится к наибо­
лее;; сложному классу уравнений математической физики; для 
него нет разработанных методов решения. Ниже приводится ме­
тод решения НСИУ (3), и с его помощью решается поставленная 
выше задача о связи фазы с амплитудой. Отдельные классы ли­
нейных СИУ — так называемые характеристические СИУ, эф­
фективно решаются путем свещения их к соответствующей линей­
ной задаче Римайа [4, с. 176]. Оказывается, НСИУ (3) тем же 
методом может быть приведено к линейной задаче Римана, в к а ­
честве коэффициента (2(7) которой [4, с. '106] выступает, функция 
Л2("/). Известно, что линейная задача Римана решается в зам «: 
нутой форме в том случае, когда 6 (7 ) удовлетворяет условию 
Гельдера на всей вещественной оси Я, включая бесконечно уд а ­
ленную точку [4, с. 45], и при условии, что индекс функции Ь ^) 
[4, с. 101] конечен. Д ля обеспечения гельдеровости коэффициента 

задачи Римана йа бесконечности' мы используем асимптотику 
сигнала и (7) на бесконечности. Ее нетрудно получить в рас­
сматриваемом случае сигналов с аналитическим спекторм на но­
сителе с помощью прямых вычислений [1].  Д ля сигналов, имею­
щих более сложные спектры, нужно применять общие тауберовы 
теоремы. Отметим, наконец, что принятое ограничение А (1)> О, 
не носит принципиального характера и налагается лишь для уп - . 
рощения -вычислений. Наличие нулей у  фуннции Л (7) переводит 
соответствующую задачу Римана в разряд исключительных слу­
чаев [4, с. 130], которая такж е поддается решению в замкнутой 
форме, если количество нулей и их кратности конечны. Однако 
принтом вычисления становятся более громоздкими.

Решение НСИУ. Вводим функцию комплексной переменной, 
определяемую интегралом типа Коши:

. .  - « >— о*

Если и(1) непрерывна, то ^ ( г )  голоморфна в верхней полуплос­
кости £>+ и нижней комплексной плоскости С [4, с. 16]. Обо­
значим через 'Р+СО* предельные функции ^¥(г) при

со стороны 0+, Ь~ соответственно. 'Согласно формулам 
Сохоцкого [4, с. 38] и(1) = ̂ ( 1 ) —Ч -(1); (5 ) ;

со

— Г « ..(•). ̂  ,__д I [ г (/) >р-(0]. (6)
те Л х — 2-Т М

П одставляя (5), (6) в (3), получаем граничное условие — 4ЧГ+(^)Х 
X Ф" (0  — Л2 (0  (7 ) для функции Ч'Сг). Предположим, что 

■Ч?-1(г)Ф0 в 1>-, тогда функция
(— 4¥+ (г) в £>+;

в О -

гк



голоморфна в 0+, Р~ и удовлетворяет граничному условию ,
, 5ч- (^) =  А2 (/)

т. е. 4 я(г )  является решением классической линейной однород­
ной задачи Римана с коэффициентом 6 (7 ) =А2(1).

Хотя А2Ц) > 0 на Я, эта задача относится к разряду исклю­
чительных случаев, так  как на контуре, в качестве которого вы­

ступает замкнутая вещественная ось /? = ̂ и{°°}. имеется точка, 
где коэффициент задачи Римана 0(1)  обращается в нуль. Такой: 
точкой является бесконечно удаленная точка, т а к  как А2(1)-*-0 
При |/|-»-оо' как  1/̂ 2. Следует подчеркнуть, что при использова­
нии степенной регуляризации рассматриваемой задачи (обычно 
применяемой для нейтрализации нулей на контуре [4, с. 130]) при 
которой в(1) перейдет в 0 1( 0  = ( Р + 1 ) 0 ( 0 ,  мы не избавляемся, 
от нарушения на бесконечности гельдеровости коэффициента за ­
дачи Римана. В самом деле, хотя при этом (?1(Т) и’ не будет для 
|/1 —>"00 стремиться к нулю, будет стремиться к периодиче­

ской функции Е(Ц (см. асимптотику функции А2(1) в [1Ц . А.лю- 
бая периодическая^функция, как  известно, не удовлетворяет ус­
ловию Гельдера на бесконечности.

Д ля преодоления этой трудности мы используем при р е гул я :. 
рйзации исходной задачи Римана асимптотику функции А2$ )  ‘ 
[1] :  . •........

где Е (о  с0 -Ь сг соя (2М  — С?2), = - п
Со, с% ф2 — вещественные константы, со> 0, с2>0. В соответствии 
с нашим предположением. А (I) > 0, имеем с0> с2.

Чтобы построить регуляризующие функции, продолжим опре-;

деленную на вещественной оси Я функцию Е(1) до целой функ­

ции'-' ЕХгУ=Со+Сг сое' (2А г+ ;ф2)Г Эту функцию 'можно' представить
в виде произведения двух целых функций Е(г)=2СгЕ+(г)Е-(г), 
где Е±(г) не имеют нулей в 0 ± и описываются формулами [1]

Е - ( г )  — соБ^Аг ’г  ± *Ай), (8)

и е  н (;'■ • ■ [ / ( ; : ; ) - > ) • ,  . . . .  <9 >

Спри этом сЬ2АЛ==—.
“ V С2 V ... .

Теперь введем новую неизвестную функцию
. ^ , _ ч (Аг .± 1№  ( * ) ■-■ . ■ П(П



Так как  Б± (z) не имеют нулей в D*, то ' Ф£ (2 )я в л я ю т е я ?голо- 
морфными функциями в D±. Из (7 ) получаем граничное условие 
для Wl ( г ) : -  W+ (t) W~ (t) =  G, (t),

гае G, (t) =  № £ ± JM !Ä  . (tI)
• l i ' in

. Ясно, что G(t)-*-\ при I/1—»-oo и, следовательно, коэффициент 
Gif/) новой задачи Римана "удовлетворяет условию Гельдера,

кроме TOFO, он не равен-нулю на всей оси R, включая бееконеч’но 

удаленную точку. Так как  функция E(t) вещественна и удовле­

творяет неравенствам 0< E (t)^ .c0 + c2 то, согласно (11), веществ 
венная функции Qi(t) обладает свойством 0<G i(Y)<oo. Следо­
вательно, ее ивдекс равен нулю.

Пусть ■ Х -(г) канонические функции [4, с. 109]' вспомог атель- 
ной задачи Римаиа: X^Çt) = Gi(t)X~(t),
тогда (12)

где. ;  <13>
— м

в силу того, что индекс равен нулю.
Функции X±(t) голоморфны в и нигде не обращаются 

в нуль, поэтому можно ввести новую неизвестную кусочно-голо­
морфную функцию

и г / у - b D+;
2 ^  | l / f - ( 2 : )  X ~ ( z )  b D ~ .  (  )

Легко проверить, что эта функция должна удовлетворять грани­
чному условию Ш+ (t)*=W f1 '(â), представляющему- собой усяодае 
аналитического продолжения, Но это знагчит, что ^ ( z ) -  может 
быть любой целой функцией f(z).

Выразим-граничные функции через f(t). Из (10), (14)
имеем-

(0  ==  -  f (t)X+(t) V 2c2E+ (Ш и +  i);
УЯщ Е-О ) >

f  (t)X^ (t) (At -  i y
Подставляя 4f±(t) в (5 ), получаем, общее решение НСИУ (3 ):

и ( 1 ) = - г Ц 1 ( 1 ) Х и ^  +  т У щ - - ^ М - \  (15 )

Выражение фазовой функции через амплитудную. Дальней­
шие шаги должны быть наирзаяени на выбор такой целой функ*
те



ittiii при которой правая чйстЬ равенства '(IS) будет веще­
ственна и представима в виде А (О cos (а>о?+Ф(()), где A(t) — 
заданная функция. Оказывается, это требование однозначно оп­
ределяет функцию }(<г).

Представим входящие в (15) функции в экспоненциальной 
форме:

Применяя формулы Сохоцкого к интегралу типа Коши (13), по­
лучаем

опиума следует, что функции (7 )= гТ -(7) комплексно сопря­
жены и могут быть представлены в виде

йешадьзуя соотношения (16), (17), (18), .'(20),..записываем, вы ра­
жение (15) в виде

/ (О =  If ( 1 6 ) ;  • ы  ± - i  -  V & P  +  1 е*т , ) , О <  8 (/) <  *; (17)

£ ± ( 0 - с о з ( д ^ +  (18)

где A ( t ) = A t + ^ f v

где

F f ( 0 = £ ( 0  cos у ( 0  ±  № Щ sin у (t), 

ё  (0 = П  (01 = |Гг (01. У (0 — argr+ (/);

поэтому /
Г + (() — Г~ (t) == In Gj (t) — 2g (t) sin y(<). (19)

Итак,
X± (/) gr±<<) _  e- ‘e(<)c°S7(0±g(*)slr‘U0 (20)



: * ( l /  (0 ; —  sin ( a x (t) +  A (0 )  -i e*h sin ( 0 4  ( f )  —  A ( / ) ) ] ,

где a1 ( 0  =  a t 0  — g ( 0 cOs Y ( 0  — 8 (0 - ,
Приравнивая к нулю мнимую часть выражения (21),' получаем 
два уравнения

l / w l H f W “ 0;
е~АЛ sin (a, (0 ,+  А (0 )  : sin (04 (t) — A (t)) =  0. (22) 

Первое из этих уравнений однозначно определяет 1/СОI =  1 > 
а второе определяет a(t) = argf(l), входящую в

П окажем, что если a(t) удовлетворяет уравнению (22), то 
выражение (21) не может описывать амплитудно-модулированное 
высокочастотное колебание. Действительно, пусть выполняется 
равенство (02), которое можно преобразовать так:

е2ЛА-  1 
t g » i ( 0  =  -gaa -q r i , t g A ( 0 ,

откуда следует что a'i(t) является медленно-изменяющейся функ­
цией .В силу равенства (22) выражение (21) принимает вид

■ и1 ( 0  =  - у Л 1 (0 / ;' ( 0 5 ( 0 ,

где ’ (t) =  ; t (23)
V ah2 +  i

в  (t) =  e~*h cos (a x (t) +  Д (0 )  +  e h cos (04 ( t) -  A (/));

. Jp ( 0  =  I/ (01 +
причем вследствие медленности изменения функций A (t) и ai(t) 
функции Ai(t) и B(t) — медленно изменяющиеся. В этих усло­
виях функция F(t) должна быть быстро изменяющейся, если u(t) 
высокочастотное колебание. В силу медленности изменения про­
изведения Ai(i) В (t) можно выбрать равный нескольким периодам 
высокочастотных колебаний интервал времени Т, на котором 
произведение Aj(t) B(t) не изменяет знак. Но тогда •

; Л (0 Н т 1 + | у Щ  > 0 ,

функция u (t) =  — -^ A 1 (t)F (t)B  (t) не изменяет знак в интер­

вале Т, а это значит, что u(t) не является высокочастотным амп­
литуд но модулированным колебанием: ;

и ( 0  =  A\t) cos (<o0f +  Ф (0 ) ,

х  { ( / ( Oj -!- cos (*j W  ' ^ U ) )  - j - . e ^ c o s  (04 (0 —A (fj) j+
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Итак, нуікнб йсходйть йё fôrô, что і. Т огді &ыраЖейиё
(21) примет вид

« .(f )  — -  Ах (t) [е -м  cos (« ! (t) +  Д ( t)) +  <?4Л cos (« і (t) -  Д (/))], (24)

в котором a i (t), a следовательно, и a(t) уж е не есть медленно 
изменяющиеся функции.

Покажем, что a  (t) должна быть линейной функцией, чтобы 
выражение (24) описывало сигнал с финитным сплошным спект­
ром. Д ля этого, используя (10), (14), преідставим целую функ­
цию f(z) как

(A z_+ i)V + (z) dD+,
К 2c2E+(z) Х + (z) ’

-  в 0 _ . .

/ ( * ) -  ¥ ,( * )  =

(Д г  — t)  Ч?'1-  ( z ) X '  ( г )

Согласно определениям (4),  (12), (8 ), функции W±(z), X±(z) 
голоморфны в и убывают на бесконечности, а Е±(г) являются 
целыми функциями экспоненциального типа. Поэтому в силу (25) 
f(z) — целая функция экспоненциального Типа,. Кроме того, 
\f(t)\=\. Все такие функции i описываются формулой f(z) = 
= е {(ш2+.<р0)) где ф0 — произвольные вещественные числа. Б са­
мом деле, из тождества f(t)f* (t)= \ f(t)\ 2s s l  и аналитичности 
f ( z)f*(z*) следует, что f(z)f*(z) =  1, поэтому /(г) не имеет ну­
лей, но тогда указанное представление вытекает из теоремы Ада- 
мара о целых функциях [5, с. 31]. Следовательно, а(Х) = о^+'фо»

ai(t) = a t + ai{t, ф0), где сц(/, ф0) =<p0—g(t) COS у (t)—6(7):
Приведем выражение, стоящее в квадратных скобках фор­

мулы (24)., к виду Л2( 0  cos (а>( + Ф(1)), где (о>0. Это можно сде­
лать в двух случаях, соответствующих различным ‘ знакам кон­
станты со в равенстве a(/) ='coY-Ь(ф0. Имеем
~ <f—i,>cos (± (в^-f (t, ср0 )  + Д (/)) — gAAcos( + u)f '+aL (t, ср0 )  — Д(<)) ■=*

=  — cos («! (t, ф0) +  Д (t)) +  е4Л cos (<xt (t, tp0) — Д (t ) )  ] cos <at ±

± [ e_4ftsin (« ! (t, <p0) +  A (/)) +  eLhsin ( «1 (t, f  о) — Д (/))] sin.»/ =*
=  A t (t) cos (со* ± Ф (t, cp0)),

где Ф ( t, ?0) =  arctg  ?°>±A Г А Щ
е~4Л cos (a t (t , cp0) +Д (0 )  + eAAcos(a1(/, <р0)-Д (/ ))

(26)

( 0  =  [e~*h cos (a t (t, <p0) +  Д (0 )  +  еДЛ cos Сч V, To) ~  A (0 ) ls +  

+  [e ^ h sin К  (f, cp0) +  Д (#)) +  e АЛ sin ( i  (/, cp0) -  Д (0 )12 =
T9



4 * ie21*  - f  2мг<мЙД*= 2 M t ШН +• cms{%&t+'¥*}) “

[c, +  c2 cos (2А/ +  <Ps>] =  . 62 c2
( 27 )

На последнем шаге здесь использовано равенство (9 ). Из фор­
мулы (27) ‘следует, что Л2( 0  не зависят от ф0. Теперь заметим, 
что согласно равенствам (23) и (19) находим

Следовательно,

a (f) =  Аг (t) Аг (t) cos (ш/ ± Ф (f, <p0)) - Д (Г) cos (ш* ± Ф (*, ?„)).

И так, все фунщии u(t), имеющие одну и ту ж е допустимую 
амплитудную фувдщию A (t)> 0  и имеющие финитный аналити­
ческий опектр ширины 2Д, описываются выражением

в котором фазовая функция Ф(Х<ро.) определяется формулой (26). 
В нее' входят медленно изменяющиеся функции, которые при фик­
сированных ш и фо однозначно определяются амплитудной функ­
цией A (t), поэтому поставленная в работе задача о выражении 
фазовой функции через амплитудную решена полностью.

{кшсок литературы: I. Овчартко О. В. Асимптотика сигналов с финитным 
аналитическим спектром//Радиотехника. 1990. Выи. 92. С. 62—67. 2.ВакманД.Е.; 
Вайнштейн Л  .А. Амплитуда, фаза, частота — основные понятия теории коле- 
<5аяи#//Усп. физ. наук. 1977. Т. 123, вып. 4. С. 657—£82. 3. Василенко Г. М., 
Тараторин А. М. Восстановление изображений. М., 1986. 185 с. 4. ГаховФ.Д. 
Краевые задачи. М., 1977. 640 с. 5. Леонтьев А. Ф. Целые функции. Ряды 
экспонент. М., 1983. 175 с.

поэтому с учетом (11) произведение

О, (0  =  4 4 0 -

и (t , 0), ср0) =  А (t) cos (tat ± Ф (t, <Р„)),
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Ю. Н. АЛЕКСАНДРОВ, канд. техн. наук, 
Ю. Д. ТРОИЦКИЙ

ПРИМЕНЕНИЕ МЕТОДА ОТНОСИТЕЛЬНОГО ЭТАЛОНИРОВАНИЯ 
В ФАЗОВЫХ ИЗМЕРИТЕЛЯХ ДАЛЬНОСТИ

Известно, что одна из составляющих погрешностей измерений 
в радиотехнических системах измерения параметров движения 
определяется характером и интенсивностью действующих в ра­
диолинии шумов.
; Статистическая радиотехника исследует в основном наиболее 
распространенный случай аддитивного некоррелированного шу­
ма с нормальным распределением плотности вероятности и нуле? 
вым средним значением. Д ля такого шума погрешность измере­
ния неэнергетического параметра сигнала (в интересующем нас 
случае фазы) определяется формулой [1]

Эш„ • »

где Эш0 — энергия шума в полосе приемника; Эс — энергия сиг­
нала.

Или в общем случае

Ы "(Ф 0)\ ’ ^

где 2 (Ф 0) — значение логарифма функции правдонодобия в точ­
ке ее максимума:

г г
Е ( Ф ) = $ 8 у ) - 8 ( 1  +  т )Л  +  ^ ( 0 - я ' ( 0 Л -  (3)о о

При нормальном шуме п(7) с нулевым средним М [п (0]|= 0 
и большом соотношении сигнал-шум можно после несложных 
.преобразований соотношений (2), (3) получить выражение (1).

В общем ж е случае для оценки погрешности измерения фазы сиг­
нала необходимо знать функцию взаимной корреляции сигнала и 
шума. Таким образом, для повышения достоверности оценки качест­
ва работы фазовых измерителей дальности необходим анализ' и .учет 
влияния всего многообразия действующих шумов. С другой сто­
роны, если синтезировать сигнал, в котором наряду с 'информа­
тивными содержались бы эталонные параметры, имеющие с ними 
детерминированную связь при отсутствий шумов и известную 
статистическую зависимость при их наличии, то оценку качества 
работы фазового дальномера можно проводить путём сравнения 
(по выбранному критерию) истинного значения • эталонного'-пара­
метра х с его измеренным после прохождения сигнала через ра-

6  7 6 1  8 ^



ДйдЛйййіо Значением. Следовательно, в этом &кучЬе' :Щ ^яШ  
необходимость в отыскании статистических характеристик дейст­
вующих в радиолинии шумов. Метод эталонных параметров з а ­
ключается в следующем. Пусть обработке подлежат измеренные 
значения параметра у. Параметр г/,- измеряется с искажениями

где \у(іі) — аддитивный шум параметра с неизвестными харак- 
терястй'ками. Пусть одновременно с измерениями у измеритель 
производит измерение эталонного параметра х,

Хї =  Хі +  V, (й).
Л

Тогда дисперсия оценки параметра у> будет связана с дисперсией

чщенки эталонного параметра ж через коэффициент корреля­
ций [2]: ’

' ;■ (4)
* У

где аху — коэффициент, характеризующий корреляцию между х 
и у, определяется как

Здесь цх, у,у — истинные значения параметров х, у соответственно. 
Величина XI известна и является эталонной, поэтому = X;, сле­
довательно,

г
Ґ

а х  —  т /  И т  ~  5 ]  ( X I  —  х ) 2 ■ ( 6 )

Г я- “ п г_1

Тогда

. =  ‘ (7)
I у Р<*х ’

Ясно, что для определения а у необходимо знать коэффициент 
корреляции м ежду эталонным и измеряемым параметрами.

Выберем эталонный параметр х, линейно зависящий от у, 
,^8 ). В этом случае

П • -

^  £  [ ( « /  +- с) -  (а?х +  =  о?<$ (9)
/—I

П . . ■ . « • • • ■

1 { т  1 л а
а х у  ~  л -  »  { [ ( я  Хц  +  с )  —  ( е р *  +  (  X I  —  =  в « | »  :
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Следовательно»

Очевидно, что ошибка в определении дисперсии 0,2 связана с 

ошибкой определения дисперсии о„2 через коэффициент а: 
o„£ =  a2<j2. Поэтому при выборе эталонного параметра ж е л а ­

тельно иметь коэффициент a ^ l .  С этой точки зрения использо­
вание частоты сигнала в -качестве эталона в фазовом измерите­
ле дальности не желательно, так  как  ф = 7’/+|фо, что влечет за 
собой увеличение в Т2 раз ошибки в оценке дисперсии фазы по 
сравнению с ошибкой в оценке дисперсии частоты сигнала. Д ру­
гой параметром, линейно связанной с фазой сигнала, — разность 
фаз межщу двум я соседними посылками сигнала.

Оценим зависимость погрешностей измерения фазы и относи­
тельной разности фаз сигнала вида

S  (/) =  £/» sin (a>0f +  <р). (11)
Рассмотрим две последовательно передаваемые посылки этого 
сигнала

v S i_ i (0  =  U0s in (со0* +  ср,_!), Tn ^ t  < i T n; (12)

Si (t) =  U0 sin(u>0f +  fi), i Tn < t  <  (i +  1) Tn,
где Tn — длительность посылки; i — номер посылки. Разница 
ф,-—ф(_х задана и является эталонной величиной Дфэ. Предполо­
жим, что на сигнал воздействует аддитивный шум n(t), который 
вызывает дисперсию измерения фазы i—1 посылки о ^ ^  а £-й — 
посылки Тогда дисперсия разности фаз i—1 и i-й посылок 
°л<р» ПРИ условии, что т< Г л, где т — интервал корреляции по­
мехи, будет равна

-=02-1 -02  . (13)
д ¥ э  <Р,- ‘ 9 / - 1  '  /

Если предположить, что время действия (Помехи Тт >2Тп, то 
1 - Условия Тт >2Тп и х<Тп легко выполнить выбором 

величины Тп. Таким образом, среднеквадратичная погрешность

оценки измерения эталонной разности фаз Дфэ связана с ошиб­
ками измерения фазы сигнала

+  =  ^  <14)

Пусть на сигнал (12) действует неаддитивная помеха, которай 
вызывает случайные измененйя его параметров. Рассмотрим сиг­
нал со случайной частотой, которая изменяется под действием 
не аддитив ной помехи ,

S  (О У0sm I K +*)■* +  ? ! . '  (16)

Р =
ху = 1. (Ю)



f i e  | — случайное отклонение частоты сигнала of среднего зн а ­
чения соо. В этом случае i=  1 и t-я посылки сигнала будут иметь 
вид

S ,_ i(f) =  t/0sin[(u)0 +  S)/ + ? i - i l ,  (i  — 1) Ta ^ t ^ i T n\ (16)
Si (t) =  U 0sin [(ш0 -f- £) t +  <p/l> l Tn <  t $  (i - f  1)

Так как  частота сигнала, н е и з в е с т н а , то, используя алгоритм ав ­
токорреляционного приема, на выходе приемника получим [3]

/ — r(S i{t)St-d t)d t .  (17)
0

Определим напряжение на выходе приемника, для чего вычис­
лим интеграл алгоритма корреляционного приема. Учтем при 
этом, что I—1 посылка после совмещения ее по времени с !-й 
(после линии задержки) примет вид [4]

S j - i  ( 0 —  t/0 s i n  [(u>0 +  £) (£ +  ^) +  1 ] ( 1 8 )

В результате вычисления

/  =  JC/gsIn [(wa.-f у  * +  <?,] sin [(«>0 +  6) (# Н— с) =
о

U 2T U2 Тп
=  cos (ь  -  фг-1 +  Щ + 4 (ю°о ^  [sin (у< +  4><-i + -  '

— sin (срi +  cpi-i +  +  2£Т„)].

При этом принято во внимание, что (о0г^(ооТ„^2лк (К — целое 
число). Д ля упрощения пренебрегаем вторым слагаемым, так как 
(Оо + £^>2п/Т711 т. с. сигнал узкополосный. (
Тогда

1/2 т и  т
/ =  cos (<РI —  cpf_ i  +  £*) =  -  COS (Д срэ +  £т). (20)

.Следовательно, выбранный эталонный параметр учитывает дейст­
ви е  неаддитивнбй помехи. В случае действия такой помехи, вызы­
вающей изменение фазы сигнала ср, эквивалентное изменению час­
тоты |, погрешность измерения фазы равна §<р£ =|Г (21), где Г — 
вредя обработки сигнала. А погрешность измерения разности фаз 

|т (22), в случае т==7 ^  ( 23)- При воздействии
на сигнал аддитивных и неаддитивных помех, зависимость между 
предельной погрешностью измерения разности фаз и погреш­
ностью измерения фазы сигнала будет иметь вид

^пред =  За^ э +  8д1рэ5 =  3К 2  +  V  • ■■ ;(24)

Таким образом, выбранная в качестве эталонного параметра 
разность фаз между двумя посылками сигнала имеет известную



статистическую связь с фазой сигнала, что позволяет оценить к а ­
чество работы фазового дальномера при воздействии широкого 
класса помех. !

Список литературы: 1. Фалькович С. Е„ Хомяков Э. Н. Статистическая теория 
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мах/Под ред. Ю. М, Казаринова. М., 1975. 296 с. 4. Окунев Ю. В. Теория 
фазоразностной модуляции. М., 1979. 215 с:
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К (ВОПРОСУ ВЫБОРА ЭЛЕМЕНТНОЙ БАЗЫ 
РАДИОЭЛЕКТРОННЫХ СРЕДСТВ

Многие задачи обеспечения надежности радиоэлектронных 
и электронно-вычислительных средств решаютсят на стадии про­
ектирования путем выбора наиболее рациональной элементной 
базы. В процессе проектирования решаются две задачи: выбор 
структуры и выбор элементов структуры, т. е. конкретных моду­
лей и микромодулей. Принятие решений о выборе той или иной 
элементной базы производится с учетом конструкторскогтехноло- 
гических ограничений, В технической литературе эта. задача 
обычно называется покрытием. Д ля ее решения могут быть ис­
пользованы различные методы.

Рассмотрим некоторые пути решения, остановившись более 
подробно на математическом аппарате теории статистических игр 
и методике его использования для решения задачи покрытия, т. е. 
задачи синтеза. Решить поставленную задачу синтеза с приме­
нением формальных методов удается для сравнительно неслож­
ных устройств, с ограничениями экономического и конструктивно- 
технологического плана. Трудности, которые возникают при вы­
боре и обосновании элементной базы, в первую очередь связаны 
с неоднозначностью решений, а такж е с чрезвычайно высокой раз­
мерностью поискового пространства для современной микропро­
цессорной аппаратуры с учетом согласования элементов по ин­
формационным, энергетическим, конструктивным и технологиче­
ским признакам.

Предположим, что при функциональном синтезе определено 
минимально необходимое количество элементарных преобразова­
телей, реализующих заданные функции проектируемого радио­



электронного устройства. Допустим, что элементарные преобразо­
ватели описаны множеством Х={хи хп}. Если это множество 
«покрыть» множеством дискретных физических преобразователей 
У={Уь -V Уп}, то, наложив условие бинарности, можно утверж ­
дать, что необходимое функционирование будет обеспечено.

В данном случае под условием бинарности понимается такое 
отношение элементов множеств, при котором каждому элементу 
множества X соответствует единственный элемент множества У, 
следовательно, У=АХ, где А — отношение, устанавливающее 
связь между элементами множеств.

Однако, приведенное решение задачи можно считать первым 
приближением, так как  оно получено без учета возможностей 
современной элементной базы, а поэтому и без учета качест­
венных показателей. Выбрать элементную базу на условиях 
бинарности означает возврат к проектированию на дискретных 
элементах, а следовательно, ухудшение быстродействия, надежно­
сти, массогабаритных и других показателей электронных уст- 

'  ройств. Очевидно, более целесообразно использование конструк­
тивных модулей, включающих в свой состав сотни и даж е тысячи 
дискретных элементов. Такими модулями являются интегральные 
схемы ИС й большие интегральные схемы БИС, а такж е микро­
процессорные комплекты МПК БИС. При этом можно получить 
лучшие решения, но условия бинарности в данном случае не при­
менимы.

Множество элементарных преобразователей функциональной 
схемы может быть покрыто современными реальными конструк­
тивными модулями, однако такое покрытие сопряжено с избы­
точностью физических элементов. Это обстоятельство, с одной 
стороны, позволяет повысить надежность, а с другой — ухудш а­
ет некоторые качественные показатели, например, энергопотреб­
ление и стоимость. Можно выбрать различные конструктивные 
модули, удовлетворяющие условиям функционирования, но тог­
да получим новые совокупности конфликтующих параметров.' 
Вероятно, решение оптимизационной задачи в этих условиях луч­
ше проводить игровыми методами с последующим принятием 
статистических решений.

Оптимальное решение задачи, соответствующее оптимальной 
стратегии, должно удовлетворять требованиям к проектированию 
по критериям, наиболее полно характеризующим объект, и, в  
частности, его эффективность.

Примем эффективность в  качестве определяющего или гло­
бального критерия. Составим игровую матрицу. В строках матри­
цы запишем возможные варианты выбора элементов Хь'т.  е. 
стратегии, а в  столбцах расположим показатели качества К/ 
^надежность, стоимость, энергопотребление, быстродействие 
и т. д .) . В ячейки матрицы запишем экономическую эффектив­
ность Эг/ или тот выигрыш, который может быть получен но /-му 
критерию при выбранной 1-стратегии. Представим игровую матри­
цу в виде таб л  1.



Та б л я д  а ,1

С тр а т е ги и Кг  . . . . К; . . . . к„

* *  ■ ; Э ц э г/ Э 1Я

. . . . . . . . • • .*■ «

Эа < .• Э ц * * .

Хт Э т1 , , Э т] • • V тп
.Эддакс - - л Эумакс .  . . Эвиане

Основные трудности, которые возникают при составлении иг­
ровой матрицы, связаны с определением эффективности лрнна- 
того решения по каждой из стратегий, т. е. с определением 3^ . 
Погкажем некоторые ВОЗМОЖНОСТИ определения. Эц ДЛЯ ЛрибЛН' 
женн{лх расчетов.

1. П оказатель эффективности по критерию надежности оценим 
отнощением- Э и(Р)*=Рц/Съ где С\ — стоимость модулей, ИС-! 
пользуемых при 1-й стратегии; Рц — вероятность! безотказной ра- 
&>ты совокупности модулей, необходимых для реализации изделий 
по /-й стретегии.

2. Показатель эффективности по быстродействию можно ори­
ентировочно определить, используя отношение Э,7 (Т)=*1/Сг^, где 
и — паспортные данн«е о времени выполнения типовой вычисли­
тельной операции элементной базой, выбранной по >й стратегии.

3. Показатель эффективности по критерию минимального энер­
гопотребления может определяться по формуле Эг;-(№) = 1
ГДе Щг — потребляемая энергия всеми модулями, яржменяерыми 
по 1-м стратегии; — коэффициент стоимости единицы энер­
гии.

4. Показатель эффективности по количеству внешних свяаей 
модулей, применяемых в 1-й стратегии, который косвенно харвк- 

. те ризу ет трудоемкость оде Щ — общее числе внеш­
них связей у  всех модулей, вр »меняемых в ьй стратегии.

Отметим, что одни показатели .качества майсимиаируюгея 
(надежность, мощность и х. д .) , а другие минимизируются реши­
мость, габариты, масса и т. д .) . Поэтому желательно -составить 
отдельные матрицы максимизируемых и минимизируемых аока-

Таблица  2

С тр атеги и
К '  ! • :• •

К « - 1 к *

Щг ^ 1 • • ’“Г Щцг
' •' • ' '• •  • . . • . . . • 1 . . . .  ’

ат\ . . • <*т] . * * а « ,п —1 ашя-
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зателей. Пусть будет п максимизируемых и / минимизируемых 
показателей.

Произведем нормирование пространства поиска (элементов ( 
матриц). Нормирование можно произвести для максимизируемых 
показателей путем деления ■ Эг/ на максимальное значение Э'ц макс 
т а к ,. например, для первого столбца а ц =  Эц/Эц макс ДЛЯ МИНИМИ- 
ЗИруеМЫХ показателей Ьц — Э ^мин/Эп.

Составим нормированную матрицу для максимизируемых по­
казателей в виде. табл. 2, Аналогичную матрицу составим для 
минимизируемых показателей качества. Показатели качества 

-не являются «равноправными», поэтому после нормирования 
матриц необходимо произвести их «взвешивание», т. е. придать 
вес каждому из показателей качества, используя, например, экс­
пертный метод. При этом домножают каждый элемент матрицы 
максимизируемых показателей (параметров), '(табл. 2) на соот­
ветствующие весовые коэффициенты. В результате получим взве­
шенную игровую матрицу [а</] (табл. 3 ).

Та блица  3

С тр атеги и
\ ' ' :

Кг .. . К ] , . . . Кп
. . /

С у м м а р н ы й  в ы и гр ы ш

* 1  | а п ■■■
*

ам
*

а \п
1^1

. ' * * ------ ....
Ч ■ ' ' • '■

* « 1 aV
*
тп

. п
Лщ a mj,

- \=1 ■ ■ '
Аналогично домножают на соответствующие весовые коэффи­

циенты элементы игровой матрицы минимизируемых показате­
лей качества [&,-/]. Получим игровую матрицу (взвешенную) Мй- 
нимизируемых параметров. В эту же таблицу внесем свертку 
параметров в виде суммы, характеризующую суммарный выигрыш 

-по’ стратегиям. Для определения оптимальной стратегии необхо­
димо подсчитать суммарные, выигрыши по каждой из стратегий 

'для  обеих матриц, а затем произвести свертку по каждой из
• соответствующих стратегий максимизируемых и минимизируемых 
параметров в виде частного. В числитель помещаются максими­
зируемые параметры, а в знаменатель — минимизируемые пара­
метры

г »  f 
Э (Xi) =  max|^2 а ^ Ъ  Ь],

Оптимальной будет та стратегия, которая дает максимальное 
значение выигрыша.

Рассмотрим пример. При этом пойдем на некоторые упро­
щения, полагая,. что показатели качества заданы не интерваль­
ными оценками с известной доверительной вероятностью, а сред­
ними значениями. , , t i
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Цусть требуется выбрать лучший- вариант усилителя мощнос­
ти звукового канала. Усилитель -должен иметь выходную мо£Ц- 
ность не менее 1 Вт и полосу пропускания от 30 до 20 ООО Гц. Уси­
литель должен быть создан на базе аналоговых интегральных 
микросхем.

Из справочника выбираем микросхемы К174УН4, К174УН5 
«... К.174УН8. На базе каждой из микросхем разрабатываем: или 
выбираем из справочной литературы принципиальные электриче­
ские схемы. Имеет три варианта схем: (А)^ (Б),  (,В) (рисунок).

Определяем параметры оптимизации. Пусть этими параметра­
ми будут: стоимость деталей С, коэффициент гармоник К г- по­
требляемый ток /п. надежность Р(1), выходная мощность Ыв. 

Находим показатели эффективности: ;
по стоимости

I
Эс/ =  2  См •............ * = 1 - : . ■ : ................................................................... .

где / — ЧИСЛО ВХОДЯЩИХ В схему элементов; Ск 1 — стоимость 
А- го элемента г-й стратегии, :по потребляемому току: Эт; = 1//ш X 
ХЭег, где 1п1 — потребляемый г-й микросхемой ток (справоч­
ник);
ПО- коэффициенту гармоник: Эр* =  1 /Кп • Эс/ , где : К г — коэф­
фициент гармоник (справочник); по выходной мощности: Эмг — 

#/Эс*<:.'-аде. Жик I — выходная мощность (справочник);: по 
надежное^; 9^==^ (0/Эс% где: Рл(0  вероятдаезъ безотказной



рабдты.элементов схемы, нодсчиглнная посятр явочным данным об 
ннтенс^адостях отжазов ро формуле
-•л'1: ‘ V } ■ • • • ' ■  "■

р т — п р ы у ) ,  - :  ;*=1
Т а б л и ц а 4

Тип микро­
схемы Потребляемый 

ток, /ш , мА

Выходная' 
мощность Вт, 
при /?д = 40м ,

Коэффици­
ент тармо-,; 

ник, К г 
%

Интенсив­
ность отказов 

к .  4-1

К174УН4 10 1 1 м о - т
К174УН5 30 2 1 ..... м о - 7
К174УН8 15 .... 2 2 м о - 7

где Р ц (0  — вероятность безотказной рабЬты 6-х элементов »-го 
варианта решения.

- Выделяем из выбранной груш и  минимизируемые н макси­
мизируемые параметры оптимизации. В группу максим изгнруемых 
параметров выделим надежность и выходную мощность, а  к ми­
нимизируемым параметрам отнесем стоимость, потребляемый ток 
и коэффициент гармоник.

Составим справочную таблицу об основных характеристиках 
микросхем сер«« К174, выбранных в качестве варланшв эле­
ментной базы (табл. 4).

Произведем необходимые вычисления показателей эффектив­
ности и составим игровую матркцу (табл. 5).

■ ’ ... .V ■ ■ . Та-б дшца 5

Вариант
решения

(стратегия

Мйянмязнруемыё параметры ; Максим изиру>е*ше 
параметры

Эс «• . э г Эр

(А), 1 1,1 о,<ш ЕЦШЭЭ: 0,907 1.818
(Б), 2 1,08 0,062 0,277 0,924 . 1,851
(В), 3 1,07 0,099 0,934 0,-933 о;эз4

1,07 0,030 0,277 0,933 1,851

Составим нормированную матрицу (табл. 6), используя фор­
мулы .. 1 

Эцн Эцты/Эц! Э//ц == Э/; /Эушах •
Учтем весовые коэффициенты для оптимизируемых парамет­

ров и составим матрицу (табл. 7) с учетом этих коэффициентов.
Допустим, что одним из методов, изложенных ранее, выбраны 

весовые коэффициенты но параметрам: для стоимости Сс=0,2, 
для тока потребления € ? —ОД для коэффициента гармоник С-т =* 
=0,2, для надежности Сг=9Р, дли мощности €#=0*15,

.90



Та б л иц а б

Вариант
реш ения
('страте­

гия)

М ини м изи руем ы е парам етры М аксимизируемы е
парам етры

Эсн ^тн Эрн

(А) 0,972 1,0 0,304 0,972 0,982
(Б) : 0,990 0,468 1,0 « $ 9 9 1.0
(В) ,  ' 1,0 ©,ЗЩ $ г к 1̂ 9 0,504

Т а б л я .д  » 7

В
ар

иа
нт

ре
ш

ен
и

я
(с

тр
ат

ег
и

и
)

М инимизируемы е параметры
С

ве
рт

ка
 

в 
йи

дё
 

су
м

- 
1 

м
ы

Мажашмаируемие 
 ̂ п ар ам етр ы

п
«в 
1«. •
*• к• •А в жV ** 5|
Л  5 ^ *О в  оЭ л я ! э ти ’ » г м а*  ^

.

(А) 0,194 0,200 0,061 0,455 0,243 0,147 *0,390
<Ь) 0,198 0,094 0,200 0,492 0,247 0,150 г 0,397
т $2 0 0 й , т •0,0592 0,319 ОДЭО «,075 0,325

В эту  ж е  таблицу (табл. 7) внесем  результаты  с в е р т и  кри­
териев по строкам в  виде сум м ы . Вычислим свертки «ржгериев 
в в ад е  частного от деления свертох максиж иавруем ы х п арам ет­
ров на соответствующие свертки минимизируемых параметров. 
В результате получим:: ЭА=<0,Ж7; Э* -(МЮ6; Зв= і,<И 8.

Выберем из полученных значений максимальный выигрыш. 
Он соответствует стратегии (В ) . Следоватешьно, она является 
лучшей или наиболее предпочтительной для задачи с принятыми 
ограничениями и условиями.
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И. Н. ДОМНИНА, А. С. МАЗМАНИШВИЛИ д-р. физ.-мат. наук

/ СТАТИСТИЧЕСКИЙ АНАЛИЗ ПРОЦЕССА РЕГИСТРАЦИИ 
БРОУНОВСКОГО ШУМА РАДИОМЕТРОМ С ПЕРЕМЕННЫМ 

ВО ВРЕМЕНИ КОЭФФИЦИЕНТОМ УСИЛЕНИЯ

При детектировании шумов, распределенных по относительно 
большой полосе частот, ожидаемый спектр и амплитуда сигна­
ла определяют конструкцию и параметры радиометрического уст- 
ройства^ Чтобы довести сигнал до уровня, необходимого для 
детектирования, требуется усиление. Если в процессе инерцион­
ного детектирования коэффициент усиления k(i) изменяется во 
времени [1 ], то статистическая структура регистрируемых сигна­
лов изменится по сравнению со случаем &(7) = const. Поглощ ае­
м ая за  время регистрации Т средняя мощность у] р авна ;

7 j = = l j ^ * ( 0 - * 2 ( 0 .  ( 1 )У о
где x(t)  — входной сигнал. Если x(t)  — нормальный марковский 
процесс [2] с интенсивностью o = < x 2( t)>  и декрементом (ши­
риной полосы) v, то наблю даем ая величина т} так ж е  будет слу­
чайной. Поэтому* при протяженной во времени регистраций ш ума 
x(t)  должны проявиться к а к  временные характеристики входно­
го процесса, т а к  и зависимость от времени коэффициента уси ­
ления k(l). Вероятностные характеристики величины т) полностью 
описываются плотностью распределения Р(г|), равной

С d l
~  j  2 r . i  e XT'Q (X ), ( 2 )

Где Q (X) — производящ ая функция,

> , (3)

усреднение в (3 ) необходимо выполнить по всем реализациям ш у­
ма в интервале (О, Г ). '  1

М атематическое ожидание (3) можно иакать в виде [3]
Ов во

dx0w {x 0) ] а!л:1‘ (л:, дг0, 0)|<_г , (4)
— СО -

где IV (х9) — (и оу-'^ ехр  (— Хр/о) — плотность распределения нор­
мального ш ума х ^ )  в исходный момент 1=0. Однако получаемое 
д ля  Т-функции уравнение

+ (5)
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ё ЙачйлЬйым условием ¥ (*/ 0 ; xaf y ^ b ( x - ^ x ^ , к а к ' ripiimAo; М  
поддается решению, если ^ (Y J^const, а известные его решения 
д ля  некоторых функций k(t)  [4] громоздки и носят ч астн ы й 'ха­
рактер. Поэтому представляю т, интерес достаточно хорошо схо­
дящ иеся приближенные процедуры расчета распределения Р(ц).

Д л я достаточно гладкой функции k(t) она может быть аппрок­
симирована кусочно-ломаной функцией kM(t) такой, что kM(tm) =
— k(tm), m = 0, 1, ..., М. При этом число М должно быть достаточ­
но большим (М ~ 5 0 ), а временные точки tm необходимо распо­
ложить так , чтобы передать характерны е особенности функции 
k(t). Тогда при большом М можногаринять, 'что на каж дом  Подын­
тервале функция k(t) = kM(t), т. е. постоянна. .Поль­
зуясь  выражением (3 ), но уж е  отнесенным последовательно к к а ж ­
дому из подынтервалов (tm-ь tm), найдем приближенно

| т т  >

Q -(X )s  < e x p  |-----£  k(t)  j* dtx% (t)
1 t  m —]

> (6)

=  j  4 x ew( дг0) J  dx1W(x1, t 1; x 0, 0 ) ; . .  § d x ^  (xM, x M_x;

где tM=T. Решение на m-м подынтервале уравнения (5) следую ­
щее: \

ГтЯт  ^ Х р  ( у Д ст) 

z a v ( l ~ q l)

1/2

X

гт
0 V о -  о

(?)

гд е  '■ т = [ / ^ 2 +  2 Ат ~ ^ ~ ^ у; </>» =  е х р ( -  гт  Дт ).

П оскольку ю(х0) — гауссова функция, то результатом оче­
редного интегрирования в (б) будет 1акже» гауссо ва функцйя 
с нормировкой Ыт  и дисперсией От. Поэтому ф(Я-)-— ! (8 ), 
а рекуррентная последовательность величин Мт , ат  связан а, со­
отношениями

ат -  1 г т ехр (уДт )
т - 1 «ж- 1  (^тРт ~~ *&м). '

2 gv<S/n +  ° и - 1  ( г  т С щ — v S m )
т  ^ т  +  г /пСт  +  апг_15 т ( / | - ^  

Ст =  с h ( rm А J ,  S M=  £h (/„  Д..v. . *\ Ч‘
причем и аб«а< ;;

-1

с. ч

(9)

&



. Выраж ения (8 ) , (9) полоокбиы 4  осаову арй  Ш чйёйеайк 
плотности P (ti) (2 ), В качестве ф икции k (t)  была выбрана 
следующая:

— г 'ИФСрО.езср'(|*7’> — 1
(10)

Рис. I Рис. 2

V | / i-/ 2|). (11)

обеспечивающая нёшменность первого момента '< r j>  дл я  р аз ­
личных аначений параметра ц. Р езультаты  численного расчета 
плотности Р (ц ) приведены на рис. 1, (где v=  l ;  c r= l; Т= 5; циф­
рами -у  кривых указан  параметр ц ) ,  а интегральной вероятности 
/ '(tf) —  иа рис. 2  ((параметры т е  ж е, что и на рис. 1). Приведён­
ные зависимости указы ваю т, что в случае отличия коэффициента 
усиления от постояияого значения изменяется временная динами­
к а  формирования случайной величины г], д аторая при k (t)=  const 
определялась корреляционной функцией < x ( t )x ( t+ x )>  =  
» о / 2  exp  (— Дл я  дисперсии распределения Р (п ) найдем

г г
А -  <4j*>  — <т )>2 =  J d t x j d t %k  ( t i )  k (/a) exp (-

о 0
Н а ряс. 3 отложена дисперсия Д = ,Д1(|и) дл я  коэффициента уси­
ления (10), где видна тенденция к  уширению плотности распре­

деления вероятностей Р (т)) с ростом 
р. и постоянном декременте V. ш ума 
x{i). Расчеты , выполненные д л я  ф унк­
ции k(t) степенного вида, приводят к 
аналогичным выводам .

Таким образом, непостоянство -ко­
эффициента усиления во времени при 
регистрации шумов приводит к  увели ­
чению дисперсии < i f > — <П2>  плот­
ности распределения Р{г\) случайной 
веяичйкы  т! (■!>). Отметим, что рассмот­
ренная физическая ситуация экви ва­
лентна другой, »  Именно, регистрации

V* tft Щ
Рис. 3

Щ



Шума с модулированной во времени по закйну1 k ( t )  интенсйй- 
мдстью радиометром с постоянным .коэффициентом усиления.
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1974. 299 с. 4. Siegert А. Т. F. A system atic approach to a c lass of problems in 
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« В  УСТОЙЧИВОСТИ к о л е б а н и й  В ИНДУКТИВНОМ ПАРАМЕТРОНЕ

В радиотехнике, автоматике, контрольно-из-мерительной техни­
ка находят широкое применение устройства дл я  различных нели- 
йейных преобразований сигналов. Одним из таких устройств я в ­
ляется индуктивный параметрон (рис. 1), который используется

в качестве малошуиявдего усилителя м алы х сигналов, преобра­
зователя спектра сигнала, применяется в устройствах вычисли­
тельной техники к т. д. Одним из важнейш их парам етров, индук­
тивного ларам етрона, определяющим его пригодность для исполь­
зования в качестве усилителя малых ситналов, является устойчи­
вость колебаний в его резонансном контуре. Многими авторами, 
например, в работе [1 ], рассм атривается устойчивость колеба­
ний а  иараметроие с учетом возможности генераиии-колебакий 
параметроно-м, ш  пока изучен такой важный вопрос, к а к  влии- 
ние внутреннего сопротивления источника накачки на устойчи­
вость колебаний в его резонансном контуре, т. е. влияние источ­
ника накачки на ш умовые свойства ггараметрона.

Физические процессы, происходящие в индуктивном параметр 
роне, данейваю тся нелинейным дяффер£]щиальйым уравнением . 
^ « ^ ф ф и з д е м ^ и  [2 ]

9$



' и  а  і) /? '
Г ^ е ,:: і) —  ̂  +  2 І  ~~.у — ф ункция з а т у х а н и я  резон ан ­

сного контура параметрона;

I" и) і) 1
>■ <іа (/, І) «= СГ(ГТ)-------Функция собственной

частоты резонансного контура ' параметрона; Ь (і,і) , Ь'(і, і), 
Ь"(і, і) — соответственно динамическая индуктивность и ее пер* 
в ая  и вторая производные по времени; Я — активное сопротив­
ление потерь в резонансном контуре параметрона; С — емкость 
резонансного контура параїметрона.
....Реш ается это уравнение методом последовательных прибли­

жений, который заклю чается в следующем [2 ].
На первом этапе ищется решение линейного дифференциаль­

ного уравнения с переменными коэффициентами в предположе­
нии, что в (1) ТОК 1 = 0. Это решение имеет ВИД V  , „•

- \ * т і  (г  .... * \ 
і* ~ Іве 0 віп Ц / ф ) Л .+  1 +  £, (2 )

• 6 '
где /0 — аміплитуїда начальных колебаний тока в резонансном 
контуре .параметрона; фо начальная фаіза колебаний резонанс­
ного контура; Е — поправочная функция, в установивш емся ре­
жиме равная нулю [2 ];

р  Ц) — 1/ —1______ ^  __ ; — м гновенная частота
V I  (*)С 2Л2 (0  41® (О

колебаний в резонансном контуре параметрона.
11а втором э т а п е . найденное значение тока . I подставляется 

в выражение для вычисления Ь(1,1) и ее производных и нахо­
дится уточненное значение тока й Такой процесс вычислений про­
долж ается до достижения заданной точности, которая равна;

щ Ш %

• V .
Запишем динамическую индуктивность резонансного контура па­
раметрона, исходя из законов электромагнитной и н д у к ц и и : ;

> / (гн( 0  + /)*■+ ЬН2 ■ ; -

где .5 , / — площадь полеречного сечения и длин-асредней дин^и 
сердечников параметрона; а» — количество виткрз . в -обм^т.ке
96



(для простоты математических вы кладок положено, что число 
витков во всех обмотках одинаково); 6, |3 — аппроксимирующие 
коэффициенты кривой намагничивания сердечников (аппрокси­
мация произведена при помощи гиперболического синуса [ 3 ] ) ;  
1‘н( 0  — ток в обмотках накачки параметрона.

Известно, что максимальное усиление колебаний в резонанс­
ном контуре параметрона имеет место, если ф аза колебаний 
в нем в конце периода модуляции энергоемкого параметра равна 
или отлична на угбл я  от фазы колебаний в начале этого ж е 
периода. Из (2) очевидно, что максимальное значение ток I будет

иметь, если функции е |а(0<к и з т ^ / ^ ^ - Н ф о )  будут принимать

максимальные значения по абсолютной величине. В то ж е  время 
является  функцией динамической индуктивности, которая, 

в свою очередь, зависит от тока накачки ін( ї ) .  Но форма и^ампли­
туда  тока ін( ї )  находится в непосредственной зависимости от 
внутреннего сопротивления источника накачки, т, е. от того, я в ­
ляется ли источник наїкачки генератором тока или генератором 
напряжения. Учитывая это, устойчивость колебаний в.' резонанс­
ном контуре параметрона удобно рассматривать, сравнивая д ва  
крайних случая : питание параметрона от генератора тока и от 
генератора напряжения.

Ф аза  колебаний тока в резонансном контуре индуктивного

из (2) следует, что, независимо от того, является ли источник 
накачки генератором тока или генератором напряжения фазы 
колебаний тока і, в конце периода модуляции индуктивности 
будут равньг при питании параметрона от любого источника ^на­
качки, если равны определенные интегралы от функций L (t,i)  
в течение периода модуляции индуктивности резонансного кон­
тура параметрона (это вы текает из геометрического смысла опре­
деленного интеграла). Поэтому для сравнительной оценки устой­
чивости колебаний расомотрим влияние собственного тока резо­
нансного контура на кривую модуляции индуктивности L (t,i) .

Учитывая, что кривая модуляции индуктивности — функдия 
тока накачки и тока резонансного контура параметрона, а об­
мотки накачки и резонансная на первом сердечнике включены 
согласно, на втором — встречно, в выражении (3), для первого 
сердечника имеем сумму токов, д л я  второго—разность. Тогда 
получим суммарное значение динамической индуктивности резо­
нансного контура L(t,i)='L\(t, i ) + ]L2(t, і), где Lx (t, і) L2 (t, і )  — 
динамические индуктивности первой и второй резонансных обмо­
ток.

Т ак накачки  при питании параметрона от генератора тока 
имеет синусоидальную форму, а при питании от генератора на-

Тоэда
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йрйікенйй — пикообраЗйуй й бпййьівйеї'Сй следующим вы р аж е­
нием:

где и  — амплитудное значение напряжения накачки; сон — кру­
говая частота тока накачки.

' Очевидно, что если средние за  полупериод значения токов 
накачки равны, то максимальное значение тока накачки индук­
тивного параметрона, питаемого от генератора напряжения (бу­
дет больше максимального значения тока накачки параметрона, 
питаемого от генератора тока. Следовательно, влияние тока ре­
зонансного контура параметрона на кривую модуляции индуктив­
ности будет сильнее в случае, если индуктивный параметрон 
питать от генератора тока.

Фактически степень влияния тока резонансного контура на 
Ь(і, і) характеризует внутреннюю отрицательную обратную связь 
м еж ду контурам накачки и резонансным контуром параметрона, 
т а к  к а к  измененйе динамической ТГндуктивности под воздействием 
тока накачки приводит к изменению тока резонансного контура 
который, в свою очередь, воздействуя на ;Ь(і, і), привадит к об­
ратному изменению /.(Ї, і) и, естественно, стабилизации колеба­
ний в резонансном контуре параметрона. Величину внутренней 
обратной связи удобно охарактеризовать коэффициентом устойчи­
вости колебаний в резонансном контуре параметрона

коэффициента затухания под действием приращения амплитуды 
тока резонансного контура А/о; 0 1 (7 , 1) ,  а г (^ ,0  — коэффициенты 
затухан и я в предыдущем и последующем периодах модуляции 
индуктивности.

Интегральный коэффициент затухания при определении коэф­
фициента устойчивости целесообразно вычислять в тёчение пер­
вой половины периода модуляции £(% /), т ак  к ак  усиление коле­
баний в резонансном контуре происходит именно в течение этого 
времени (первая производная индуктивности в  этот мо­
мент времени меньше н уля).

Необходимость вычисления коэффициента устойчивости в виде
(4) обусловлена тем, что а и является функцией динамической ин­
дуктивности, которая, в свою очередь, зависит не только от тока 
накачки, но и от така  резонансного контура параметрона.

Теперь, исходя из того, что степень самостабилизации колеба­
ний нелинейной реактивностью в нелинейном резонансном кон­
туре определяется степенью влияния собственного тока этого

(4 )

гд е  Дан =  е оО — е о — приращ ение интегрального



кбйт'ура на его нелинейную реактивность, МоЖно ёДёлать вывод, 
что при питании индуктивного параметрона от генератора щ ка  
устойчивые колебания в нем будут наблю даться на большем ин­
тервале изменения така  накачки при прочих равных условиях, 
чем при питании его от генератора напряжения. Но к ак  было 
отмечено выше, ток накачки в случае питания параметрона от 
генератора напряжения имеет явно несинусоидальную форм|у. 
Поэтому целесообразно для наглядности сравнительной оценки 
рассматривать резонансные кривые параметрона к ак  функцию от 
частоты тока накачки, т. е. в одной системе координат (рис. 2 ) .

Границы устойчивости колебаний в резонансном контуре п а­
раметрона определяются ело резонансной кривой, которая’ более 
протяженна вдоль оси изменения частоты тока накачки  для 
случая питания параметрона от генератора тока (рис. 2 ) ,

Расчетные резонансные кривые параметронов, питаемых от 
генератора тока (рис. 2, кривая 1) и от генератора напряжения 
(кривая 2 ), подтверждаю т сделанные выводы . Расчет произво­

д и л с я  с использованием ЭВМ  по м етоду последовательных при­
ближений д л я  решения нелинейного дифференциального уравн е­
ния (1 ). При этом средние за  период модуляции значения дина­
мических индуктивностей Ьср были взяты  равными для обоих 
случаев питания параметрона. Д л я  сравнения на рис. 2 приве­
дены экспериментальные резонансные кривые (3—питание от г е ­
нератора напряжения, 4 — питание от генератора то ка ). Значе­
ния Ьср при расчете и эксперименте т а к ж е  взяты  равными.

Рассмотрим генерацию шумов параметронами при различных 
источниках накачки. Очевидно, что если резонансная кривая у с ­
тойчива при больших изменениях частоты тока накачки, что сви­
детельствует об устойчивости и при больших изменениях Ьср, то 
любые возмущения Ь(и I), обусловленные флюктуациями тока 
накачки, внешними наводками, температурными воздействиями 
и т. д., приведут к быстрому затуханию  переходного процесса, 
обусловленного этими возмущающими факторами. В то ж е  время, 
если область устойчивых колебаний м ала , то любое, возмущение, 
вызовет приближение рабочей точжи параметрона ; к  границе 
области устойчивости или д аж е  выход за, эту  границу. При этом 
в резонансном контуре начнут наблю даться флюктуации ампли­
туды  колебаний с длительно ̂ затухающим переходным процессом 
(если рабочая точка находится вблизи границы устойчивости) 
или д аж е  незатухающий процесс произвольных, флюктуаций 
(если рабочая точка вышла за  границы устойчивости колебаний). 
Эти флюктуации амплитуды колебаний и проявляю тся в виде 
шумов, генерируемых параметрическим усилителем, д ел ая  его/ 
непригодным для использования в качестве малошумящего уси­
лителя малы х сигналов.

Естественно, что когда возмущ аю щ ий факторы достаточно 
малы , а рабочая точка параметрического усилителя имеет высо­
кую стабильность, то и при питании параметрона от генератора 
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Й1пря}кения можно обеспечить высокое соотношение Сигнал-Шук 
в узкой области изменения входного управляющ его сигнала. Од­
нако на практике обеспечить высокую стабильность рабочей точ­
ки параметрона, питаемого от генератора напряжения, затр уд ­
нительно, поскольку на ее стабильность влияют не только внеш­
ние факторы (стабильность генератора накачки, температура 
окружающей среды, внешние электромагнитные наводки и т. д .) , 
но и коэффициент внутренней отрицательной обратной связи п а­
раметрона, который у  параметрона, питаемого от генератора 
тока, намного выше, чем у  параметрона, питаемого от генера­
тора напряжения.

Р езультаты  вычислений коэффициента устойчивости, х ар акте­
ризующего величину внутренней отрицательной обратной связи 
параметрона, показываю т, что дл я  параметрона, работающего во 
2-й зоне неустойчивости и питаемого от генератора напряжения 
7СУ = 9,7 а д л я  параметрона, питаемого от генератора тока, Ку — 
= 45,1.

В реальных условиях получить идеальный генератор тока или 
генератор напряжения невозможно, поэтому устойчивость коле­
баний, а следовательно, и уровейь собственных шумов п арам ет­
рического усилителя в большой степени определяются близостью 
генератора накачки к генератору тока. Эту близость легко оце­
нить при помощи коэффициента устойчивости Ку.

'  Сделанный вывод представляет большой практический инте­
рес, т а к  к ак  позволяет дать  рекомендации по выбору источ­
ника накачки индуктивного параметрона при использовании пос­
леднего в качестве малошумящего усилителя малых сигналов.

Д л я  иллюстрации флюктуаций колебаний, возникающих в п а­
р ам етр о в , на рис. 3 приведена осциллограмма напряжения на

Рис. 3

резонансном контуре параметрона, питаемого от генератора на­
пряжения и работающего вблизи границы устойчивости.

Кривые, приведенные на рисунках, соответствуют индуктив­
ному параметрону, имеющему следующие конструктивные х ар ак ­
теристики: число витков в обмотках накачки и резонансных — 
30; емкость конденсатора С — 0,2 мкФ ; эквивалентное сопротив­
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ление потерь в контуре # = 2  Ом; сердечники параметрона\из фер­
рита марки 1500 Н,М, типоразмер сердечников К7Х4Х12.

Показано, что устойчивость колебаний в резонансном контуре 
индуктивного параметрона наиболее высокая, если источником 
накачки параметрона является генератор тока. Сделан вывод, 
что при использовании индуктивного параметрона в  качестве 
малош умящ его усилителя его целесообразно питать от генера­
тора тока.

Следует такж е  отменить, что с учетом дуальности индуктив­
ного и емкостного параметронов полученные результаты  можно 
распространить и на емкостные параметроны. При этом, очевид­
но, что для получения максимальной устойчивости колебаний 
емкостной параметрон необходимо питать от генератора напря^ 
жения.

Список литературы: 1. Хаяси Т. Нелинейные колебания в физических системах. 
М., 1968. 432 с. 2. Березуцкий Г. Г., Чередников П. И. Об устойчивости и ста­
бильности параметрических колебаний. X., 1984. 37 с. Деп. в УкрНИИНТИ 
17.04.84. № 696. 3. Бессонов Л . А. Нелинейные электрические цепи. М., 1977. 
343 с. ’
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БЫСТРОЕ ПРЕОБРАЗОВАНИЕ ГИЛЬБЕРТА

П реобразование Гильберта является одним из важ ны х инте­
гральных преобразований. Оно широко используется при моде­
лировании фильтров, изучении аналитических сигналов, синтезе 
систем с одной боковой полосой и во многих других задачах . 
При анализе дискретных данных применяют,’ к ак  правило, Диск­
ретное преобразование Гильберта (Д П Г) [1 ]:

— Е  Р — нечетный 
« t r k ~ P  (1)
2  v  Ь ( р )  '— ■ -----  р — четный
•к k k — р

Д П Г (Ь (р ) )  =  g  {k )—

Несмотря на некоторую разреженность матрицы Д П Г, для 
его вычисления все ж е требуется 0 ( п 2) операций, что сущ ест­
венно ограничивает применение данного преобразования к  векто­
рам большой размерности в связи с малой оперативностью счета 
и его высокой стоимостью. Д л я  исключения ж е  нежелательных 
краевы х эффектов и других явлений, связанных с конечностью 
выборки, к а к  раз необходимо обрабаты вать входной вектор до-
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статочно больш ой  длины. Поэтому желательно иметь алгоритм, 
который бы аналогично быстрому преобразованию Фурье выпол­
н ял  п р е о б р а з о в а н и е  Гиль'берта с затратой 0(n \ o g 2 n) операций.

Запись в ввд ?  (1) традиционна, однако в дальнейш ем
она будет н есколько  неудобна. Воспользуемся для упрощения 
загаиси Тео р ет и к ° ‘числ<-)В"0й операцией взятия модуля числа. Эта 
операция к а Is известно, отображ ает кольцо целых чисёл в коль­
цо вычетов п о  заданному модулю. В результате выполнения а  = 
= & m odc а  получит значение остатка от деления b на с. Таким 
образом вЫ Р ажение —р) ipod 2 будет равно нулю, если оба 
k и р о д н о в р е м е н н о  Лйбо четны, либо нечетны, и будет равно 
единице е с л й  У k и р равная четность, т. е. в случаях, предус­
мотренных ('1 ) ■ Теперь Д П Г можно записать к ак

П
g (к) =  — (k — р) mod 2.

• 1C “ ш  К  —  ррт» 1
М атрица этого  преобразования

я _  2 (k — р) mod 2 !
•Лй,р т „те Я — р

пмррт т -п л яц ев у  структуру, т. е. у  нее равны элементы диагона­
лей, п а р а л л е л ь н ы х  главной:

' ( ^ V i =  a y 2W * i  — ii  ==h — id-

Т ак к ак  твплицева матрица полностью задается  первым столб­
цом и п ер во й  строкой, то ее элементы часто обозначаются одним 
индексом, равны м  разности индексов строки и столбца ац = а,_/.

Опираясь на свойства теплицевых матриц, подробно описан­
ные в работе [2 ], можно построить алгоритм ДПГ с числом опе­
раций О (ti 1°£2

В сякая  теплицева матрица может б ы ть . представлена в виде 
суммы цир!КУлянта и косоциркулянта A — L+M . Последние пред­
ставляю т со б о й  специальные типы матриц. У  циркулянтной матри­
цы каж д ая  доследую щ ая строка получается при циклическом 
сдвиге предыдущей вправо на одну позицию, у  косоциркулянт-
HOg __ вытесняемый элемент при переносе инвертируется: и =
_ 1  .. т . _ — Шп-i- Первые столбцы циркулянта и косоциркулян­
та " ( к о т о р ы м и  они полностью задаю тся) определяются соответ­
ственно

Qi ~f- #_/2-f-i 
X i = *  2  5 У 1 =  ~ ^ 2  ‘

В нашем случае будет иметь
_(i — ti) i mod 2 +  i (i — n) mod 2



Ц иркулянт и косоциркулянт, в свою очередь, могут быть 
представлены с помощью матрйды преобразования Фурье

I  =  п~'Р'п (Пае (Рпх)Р п: М  =  Р* (Р п Я , )  Р пй ,

где х, у — первые столбцы матриц Ь и М; Рп — матрица пре­
образования Фурье,

Рп
г

0-0 0-1 

.1-0 £ы
п , п

. . . £0- ( я - 1)
£(Г-(я-1)п

\  с ( л - 1 ) - 0 р ( ч - 1 ) . 1  Є( П - 1 ) ( Л — 1)
п • ■ • п

И — матрица, имеющая вид

£> =

Соответствующие теоремы доказаны  в работе [2 ].
Таким образом, Д П Г можно свести к выполнению шести быст­

рых преобразований Фурье (БПФ) (Р * отличается от толь­
ко расположением столбцов) и нескольким операциям умнож е­
ния векторов, число действий в 
которых в любом случае не пре­
высит двух  БПФ.

В таблице представлены оцен­
ки времени выполнения преобра­
зования Гильберта на ЭВМ  
«Электроника-60» по обычному и 
быстрому алгоритмам. У казан ­
ный быстрый алгоритм эффекти­
вен уж е  при размерности вектора 
данных порядка нескольких сот.

Список литературы: 1. Трахман А. М. Введение в обобщенную спектральную 
теорию сигналов. М., 1972. 352 с. 2. Воеводин В. В., Тыртышников Е. Е., Вы­
числительные процессы с теплицевыми матрицами. М., 1987. 320 с.

Длина 
входн о ­
го в е к ­

тора

Время счета, с

Обычный алго­
ритм

Быстрый'
алгоритм

32 2 16
64 7 25

128 26 34
256 96 66
512 382 141
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УДК 621.317
И. П. ЗАХАРОВ

ОПРЕДЕЛЕНИЕ ДОПУСТИМОЙ ИНЕРЦИОННОСТИ 
! ПЕРВИЧНОГО ^ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЯ ПРИ ДИНАМИЧЕСКИХ 

ИЗМЕРЕНИЯХ ^МОЩНОСТИ РАДИОСИГНАЛОВ

Изменение во времени мощности радиосигналов характеризуй 
ется текущим значением [1]

где Р (0 ) — мгновенная мощность радиосигнала; Т — интервал 
усреднения, кратный периоду несущей частоты (или существенно 
больший его). Реализация выражения (1) предполагает осуще­
ствление выборки радиосигнала на интервале (̂ —Т; Т) и интег­
рирование его мгновенной мощности за время выборки.

Выборку радиосигнала удобно производить в видеотракте
[2 ], тогда текущ ая мощность определяется по параметрам вы­
ходного сигнала у(() первичного измерительного преобразова­
теля (ИП) согласно выражению

Б котором Кп — статический коэффициент преобразования ИП. 
Метод выборки в видеотракте предполагает безынерционность 
ИП, что для реальных преобразователей в общем случае невы­
полнимо. Так, тепловые ИП обладают остаточной инёрционностью 
даж е после коррекции их динамических характеристик, а в со­
став полупроводниковых ИП входит фильтр низких частот, об­
разуемой внутренним сопротивлением их чувствительного эле­
мента и конструктивней емкостью преобразователя, обеспечиваю­
щий фильтрацию пульсаций продетектированного радиосигнала. 
Постоянная времени фильтра должна быть тем больше, чем ни­
ж е несущая частота радиосигнала.

Инерционность ИП приводит к возникновению динамической 
погрешности Ô измерения P T(t), поэтому при реализации метода 
выборки в видеотракте следует оценить допустимую инерцион­
ность ИП, при которой погрешность Ô не превысит заданного зн а­
чения. Сформулированную задачу решаем в предположении, что 
ИП моделируется апериодическим звеном первого порядка, а »ве­
личина P r(t)  обладает финитным спектром с граничной частотой 
/Гр. В этом случае ,передаточная функция ИП описывается вы­
ражением tfn= K n / (a S + l) ,  где а  — постоянная времени. Посколь- 
№

(1)



ку текущ ее значение мощности в соответствии с .определением 
(1) — линейная комбинация мгновенных значений Р (7 ), запишем

а Щ Р -  +  9 т ^ ) ^ К пр т(*). ' (3>

Здесь y T(t) — текущ ее значение выходного сигнала ИП.
Относительная погрешность измерения P r(t), приведенная 

к его максимальному значению Ртм, равна ,

yr(t)- , _  « ÛyT(t)
8  { t )  ~  k j p 7 m  “ 1  "  ( 4 )

Т ак к а к  скорость изменения выходного сигнала линейного инер­
ционного ИП не может быть больше скорости изменения его вход­
ного сигнала, для максимального значения погрешности ô полу­
чаем из (4) следующее выражение:

Ьм =  4 ^ / Р , т м )  • (5)\ Си /макс

Д л я  сигналов с финитным спектром известно неравенство 
Бернштейна [3 ] , связываю щ ее граничную частоту спектра /гр 
с любой из их нормированной производной. В общем случае для 
п-й производной текущ его значения входного сигнала ИП

<б)
П одставляя (6) в (5 ), относительно постоянной времени имеем 
выражение а  = 0дг//гр (7 ) .  При бесконечном опектре мгновенной 
мощности P(t) значение frp определяется временем усреднения Г. 
Связь м еж ду /гр и Т можно получить, исходя из следующих со­
ображений.

Амплитудно-частотная характеристика устройства усреднения 
(У У), реализующего выражение (2 ),

К - !s in iü 7 7 21 /ОЛ
К У ( “> )= ■  иТ/2 • (8)

В предельном случае при равномерном спектре входного сигна­
ла УУ на интервале (—соГр/ соГр) распределение энергии в спект­
ре выходного сигнала УУ аналогично распределению энергии 
в опектре прямоугольного импульса длительностью Т. Энергия 
выходного сигнала УУ в полосе частот (—югр; ®гр) равна

^  ч 2 s ln 2 (а>гр7'/2)Ч
^ Hx K P) =  ~ | S i< ü rp7 -----------J. (9)

где (оГр=/Гр/2я; Е0 — полная энергия импульса.
Относительная погрешность передачи энергии входного сигна­

ла при ограничении предельной частоты спектра значением ©гр
•1Ô5



составляет Ьу/=Егьа(озГр )/Ео— 1 (1 0 ). Зависимость бг((оГр7’/2) 
приведена на рис. 1.

Приравняв б г  и бмакс, можно определить зависимость а/Т= 
=  Т ('бмакс), представленную на рис. 2. Из рисунка видно, что 
с уменьшением бмакс отношение а/Т т ак ж е  уменьш ается. Послед­
нее может достигаться электрической корректней динамических

характеристик ИП. Однако увеличение коэффициента коррекции 
приведет к  уменьшению амплитуды выходного сигнала скоррек­
тированного ИП и уменьшению отношения сигнал-шум.

Средняя мощность ш умов' на выходе УУ в полосе частот 
(—о)гр/ (Огр) равна

“ грЫ = Ъ ] [ ^ с Н ] 2аю , (И )
согр

где №0 — мощность шумов на входе ИП;

„  , , а> 772| 1 /  и)2а2А '2+ 1_  , 0
- , ^ + т -  (12 )

Кк — коэффициент коррекции. . ■
С практической точки зрения наиболее интересен случай, ког­

да  а< 2 я/ (о гр<согр<7’<а^Ск. При этом

К  с Ы =
в т  со Т/2\ 

Т/2а

^  =  2\^0а2а)гр 
тс Т2

Отношение сигнал-шум на выходе УУ__
и вых Р шК У т . Т,
V N  1/2 К У  № >гр «

(13)

(И )

(15)
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Величина |/ ДА/t/вых оп р едел яет  погреш ность измерения т е к у - ,  
щей мощности, обусловленную ш умами скорректированного ИП, 
и, следовательно, нижнюю границу его допустимой инерцион­
ности.

Измерение непрерывных сигналов обычно производят путем 
дискретизации - их во времени с последующим восстановлением 
промежуточных значений с помощью различных интерполяцион­
ных функций [4 ]. В этом случае можно установить связь м еж ду 
/гр и погрешностью интерполяции, задаваем ой  при измерениях, 
а т ак ж е  величиной интервала дискретизации.

Чащ е всего в качестве интерполирующего полинома выбира­
ют полином-Л агранж а:

т т т . -

=  (16)
1 {=--0 j j  1 1 

где Pr(ti), ti — амплитудная и временная координаты узл а  диск­
ретизации; т  — порядок полинома.

Оценка P r(t)  отличается от P i( t )  на методическую погреш­
ность интерполяции, значение которой определяется остаточным 
членом полинома *-

Д„ =
р ( т + 1) (0 )

П ( / - * ) ,
-  (17)

гд е  />£”+1)(0) — ( т  +  1 )-я  производная измеряемой величины 
в некоторой точке 0 интервала интерполяции. При м алы х погреш­
ностях интерполяции P (rm+1)(0) = const на всем интервале (t0;
tm) [4] . '

При равномерной дискретизации м аксимальная относительная 
погрешность интерполяции

т+1

Гмакс (/га + 1)! \{т)' (18)

/It/а

■ИЮ

10

^  . . 2

тп‘0L ^

Здесь % (т) — некоторый коэф­
фициент, зависящ ий от порядка 
полинома. Т ак, дл я  т  = 0,1 и 2 
значение % (т) раївно 1 ,2, и N I
2, 6. ■ Рис. 3

Воспользовавшись неравенством Бернштейна (6,), выразим 
би макс через граничную частоту опектра входного сигнала

5 f m + 1 (A 0 m+1
/гр ( m + i ) ! ц т у (19)

Принимая погрешность интерполяции равной погрешности, обус­
ловленной инерционностью ИП, получим в ы р а ж е н и е  ДЛЯ отно-



шения максимально допустимой постоянной времени ИП к ин­
тервалу дискретизации АІ '

Таким образом, получены простые расчетные соотношения для 
определения допустимой инерционности ИП, моделируемого апе­
риодическим звеном первого порядка при измерении текущ их зн а­
чений мощности метйдом выборки в видеотракте.

Список литературы: 1. Захаров И. П. Коррекция динамических характеристик 
инерционных преобразователей мощности СВЧ в базисе интегратора с' конеч­
ной памятью//Радиотехника. 1988. Вып. 86. С. 20—25. 2. Механиков А. Ц., 
Мыльников А. В., Петрова Г. И. Образцовая мера импульсной мощности в вол­
новодных трактах//Тр. Всеооюз. н.-и. ин-та физ.-техн. и радиотехн. измерений.
1972. Вып. 6 (36 ). С. 200—203. 3. Орнатский П. П. Теоретические основы ин­
формационно-измерительной техники. К , 1983. 455 с. 4. Адаптивные телеиз­
мерительные системы/Б. Я. Авдеер, Е. ,М. Антонюк, С. Н. Долинов и др.; Под 
ред. А. В. Фремке. Л., 1981. 212 с.
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К ОПРЕДЕЛЕНИЮ ЭЛЕКТРОННОЙ КОНЦЕНТРАЦИИ 
Д-ОБЛАСТИ ИОНОСФЕРЫ ПО АМПЛИТУДНЫМ ИЗМЕРЕНИЯМ 

ЧАСТИЧНО ОТРАЖЕННЫХ СИГНАЛОВ

Систематические продолжительные исследования высотных 
распределений электронной концентрации N (2) (Ъ — высота 
в км ) Д-области ионосферы проводятся, к ак  правило, по ампли­
тудным измерениям частично отраженных (ЧО) сигналов. П рак­
тически всегда используется методика дифференциального погло­
щения к а к  наиболее н адеж ная. Поэтому важны м вопросом я в л я ­
ется анализ и уменьшение ее погрешности.

В работе оценена погрешность определения N указанной ме­
тодикой, возникаю щая в результате Пренебрежения дифферен­
циальным поглощением обыкновенной — О и необыкновенной — 
Н-волн в рассеивающем объеме, различием для О и Н-волн спект­
ральных плотностей пространственных флюктуаций Ы, когерент­
ной составляющей ЧО сигналов; разработан алгоритм вычисле­
ния N (1), свободный от упомянутых пренебрежений; сопостав­
лены экспериментальные распределения N (1), определенные усо­
вершенствованной и традиционной методиками дифференциально­
го поглощения.

(20)

Зависимость М/а от би макс для различных т  приведена на рис. 3.

Поступила в редколлегию 27.05.88
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Связь амплитуд 4 0  сигналов с электронной концентрацией. 
Методика_дифференциального поглощения основывается на опре­
делении Ао.н — средних квадратов _амплитуд О и Н компонент 
4 0  сигналов. Высотные профили а 1,н(2) используются для вы ­
числения высотного профиля В (2)  — отношения средних энергий 
рассеянных составляющих Н и О компонент 4 0  сигналов.

Э кспериментальны е значения В (2 ) при одновременном с у ­
щ ествовании  рассеянной и когерентной  составляю щ их 4 0  си г­
налов определяю тся по ф ормуле £ (.£ ) =  [Д2 (рг +  1) / Ао(Р’ +1)Ь 
гд е  |^н вы ч и сл яется  из соотнош ения [1]

Ао.н 4 ‘ (1 +  Р5,н^хр Р*>8
(Ло,„)2 -  [(1 +  Р2,н) /о (Й>н/2) +  Р’ Л  (^„/2 )]* ’

где Ао, н — среднее значение А 0, ш 1о, /1 — модифицированные 
функции Бесселя первого рода нулевого и первого порядков. 
Связь экспериментального профиля В (2)  с искомым профилем 
N (2) имеет вид

В ( г )  =  Я .{у)Р 1Р г ехр

г

4 - М  Ы 2 ) - - х 0 ( г ) 1<12 . О)с о

где V — частота столкновений электронов с молекулами, Я (V) — 
сомножитель, зависящ ий только от V, Р\ — сомножитель, х ар ак ­
теризующий дифференциальное поглощение нормальных волн на 
вертикальном масш табе рассеивающего объема (1=1Сти/2) Р\ = 
= У0 вЬ Ун/КлэИКо (получен в работе [2 ] ) ,  ти — длительность 
зондирующего импульса, Уа, н = сотиХо, ш со = 2лД /— рабочая час­
тота, с — скорость света в вакуум е, Рг — сомножитель, х ар акте ­
ризующий для О и Н волн различие их спектральных плотностей

пространственных флюктуаций Р 2 = ехр {— ^-(«^ —«„ —)} (полага­

лось, что вертикальный размер мелкомасштабных неоднороднос­
тей равен половине длины зондирующей радиоволны), п0, н(М), 
Ко, н(Л^) — действительная и мнимая части коэффициента прелом­
ления ионосферы.

В (1) не учитывается вертикальное смещение рассеивающих 
объемов компонент 4 0  сигналов, обусловленное их различными 
групповыми скоростями. Расчеты  показали, что при наиболее н а­
дежных экспериментальных значениях В (2 )  > 0,05 влиянием это­
го смещения можно пренебречь.

Согласно оценкам влияние когерентной составляющей может 
быть значительным только при использовании частот 1,5— 
3 М Гц и Я ~ 1 0 3 — 104 см -3, когда велико дифференциальное по­
глощение О и Н компонент 4 0  сигналов в рассеивающем объеме.

Погрешность классической методики. Ранее (см. например
[3 ])  при определении N полагали, что в (1) Р 1=|Р2= 1 . Однако
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расчеты показали, чтчэ при / ^  М Гц и 1  >80 км эти предполо­
жения существенно наруш аю тся ( Л > 1 ,  ^ 2> !1 ) .

Д л я  исследования погрешности б определения Ы,. которая при 
этом наблю дается, выполнен численный эксперимент: по модели

Рис. 1
N {2) (рис. 1, а, кривая <?) спомощью формулы (1) рассчитывались 
значения В (1)  ( /  =  2— 6  МГц, Т и  —  бО м кс), которые з_атем приме­

нялись для вычисления приближенных значений N (рис. 1 ,а , 
кривые 1, 2 для /=2 и 3 М Гц соответственно), полученных при

Р 1==Р2= 1. И сследуемая погрешность,'б = (Ы—Ы)/Ы.
Ч астотная зависимость б для указанны х условий на высотах 

7. =  78, 74, 70 приведена на рис. 1 ,6  (кривые 1, 2, 3 соответствен­
но). К ак видно, при невозмущенных значениях N в Д  — области
^макс — 50 % наблю дается при / = 2 МГц.

Алгоритм вычисления электронной концентрации ионосферы, 
Согласно формуле (1) алгоритм вычисления N такой: N опреде­
ляется по известной методике половинного деления области з а ­
дания функции; начальная область возможных значений искомой 
величины составляет N =1 — 104-/2 (/ — измеряется в М Г ц ); ис­
пользуется плоско-слоистая аппроксимация ионосферы с толщи­
ной слоя Д£ > сги/4. На малых высотах 1  70 км  при /~2 МГц, 
когда (со— <о£)2о 2 (соь — продольная составляю щ ая гирочастоты 
электронов), функция В (Ы) в указанном  интервале N может 
иметь д ва  решения, однако истинное решение соответствует мень­
шему значению N. Если 4 0  наблю дается только в области вы ­
сот, где ЛГ>|102 см~3, то значение N на первой высоте может быть 
завышено относительно истинных значений, поэтому его надо 
отбрасывать.

Сопоставление результатов, полученных при помощи усовер­
шенствованной и. классической методик. На рис. 2 приведены 
профили N (1), определенные по экспериментальным значениям 
В (2)  в г. Харькове без учета когерентной составляющей и рас­
смотренных эффектов (кривые /) и по формуле (1) (кривые 2) 
( а — 02.04.79 г. % = 74°, /=(2,95 М Гц; б — 30.07.81 г. х= 81°, /= 
=12,5411 М Гц (кривые 2, 1), 21.03.83 г . х= 75°, /=2,56 М Гц (кри- 
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б ке  2, 1 ) ;  ё ■— 19.03.S5 г . % — §4°, /=2,$6 М Г Ц ). Эти профйлН 
измерены при характерны х зенитных угл ах  Солнца 1  д л я  f=  
—2,5—3 МГц, ти—25 мкс. К ак  видно, при N~  Ю3— 104 см_3, /= 
= 2—3 М Гц усоверш енствованная методика определения N по­
зволяет устранить погрешность классической методики, приме­
нение которой может приво­
дить к систематическому зани­
жению экспериментальных зн а­
чений N при указанны х у с ­
ловиях более, чем на 50 %.

В таблице даны  эксперимен­
тальные значения В (г )  и $20н, 
использованные при вычисле­
нии профилей N(Z), показан­
ных на рис. 2.

Таким образом, показано, 
что погрешность при использо­
вании классической методики 
возникает, в основном, из-за 
пренебрежения дифференци­
альным поглощением нормаль­
ных волн в рассеивающем 
объеме и когерентной состав­
ляющей частично отраженных 
сигналов.

Предложен и апробирован 
по экспериментальным дан ­
ным алгоритм определения 
электронной концентрации,сво­
бодный от указанны х допущений

02. 04. 79 07. 55 19. 03. 83 13 50 21. 03. 83 17. 00 30. 07. 81

fi2Ph

20. 00 

Z, km
\

В Po Рн 2. KM в  f 0 Ph z, KM В  f0 £  Z, km В f0

6,0 15 7,6 84 0,721 0 0 84 1,538 0 0 87 4,6 0 0 75
4,2 11 7,7 87 0,682 0 0 «7 0,807 0 0 90 2,88 0 0 78
3,0 9 0,8 90 0,601 0 0 90 0,468 0 0 93 1,82 0 0 81
1,5 0 1,8 93 0,441 0 0 93 0,29 0 0 96 1,45 0 0 84

Список литературы: 1. Алыгерт Я. Л. Распространение электромагнитных вол« 
и ионосфера. М., 1972, 563 с. 2. Flood W. A. Revised theory for P artia l Reflec­
tion D region measurements//J. of Geophys. Researche. 1968. Vol. 73. P. 5886— 
5897. 3. Belrose J. S., Burke M. J. Study of the lower ionosphere using partia l 
reflections//J. of Geophys. Researche. 1964. Vol. 69. P. 2799—2818.
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ПРЕОБРАЗОВАНИЕ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ВОЛН ТОНКИМ 
РЕЗОНАНСНЫМ ВИБРАТОРОМ В КВАДРАТНОМ ВОЛНОВОДЕ

Д ля преобразования линейно поляризованных волн в волну 
с круговой поляризацией в квадратны х, круглых или коакси аль­
ных волноводах обычно применяют волноводно-диэлектрические 
поляризаторы [1; 2] . Однако минимальные продольные размеры 
'поляризатора реализую тся при использовании одиночного 
вибратора, помещенного в диагонали квадратного волновода 
(или ,под углом 45° относительно вектора электрического поля 
волны основного типа круглого волновода). •

В работе решена задача о преобразовании линейно поляризован­
ной волны Ню в эллиптически поляризованную тонким резонанс­
ным вибратором в квадратном волноводе.

Пусть на вибратор, расположенный под некоторым углом 
к диагонали поперечного сечения квадратного волновода, падает 
основная волна, а в волноводе могут распространяться только 
#ю и #сн моды колебаний (\^2и<К<2а, а = Ь). Тогда электри­
ческие компоненты поля рассеяния имеют* вид [3]

E r ™ ( y ,z )  =  -  ■4 ^ QC2° S CP- s in  ^ У е  Ш  С J  ( s )  s in  ~ { У и  +  s  s in  <р) d s ;
' - L

(1)
L

£p*tC(jt, z) =■= — i ^ - ^ - ^ s i n  — xe~lm  \ J  (s)sin  K- ( x e+ s  c o s f)d s , 
у '  шагу a  J ' a

гд е  / ( і )  — наведенны й ток [4]; у  = V № — (тс/а)2; k — 2к/Х: s — 
местная координата, связанная с  вибратором радиуса г и дли­
ной 2 L.

Поляризационные характеристики определяются величиной 
прошедшего поля в центре волновода

а  \ 2 яг sin  (f/0)
Г ы --------- У  . . . . .  . (2)

a 2y k [sin2kL +  oiWe (kr,2k)\

О „ V  г  _-ІТг і с* 4 l t i s i n V  hZI{X j)
Eny9 \-2'z )= £ ««  Tz+ a E{о

a 2 yk
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где Е0 —* амплитуда падающей волны, а =  /2 In (r/2L) ; . :
1 ( тс “ V /

1 (Уо) — -----т~ ---------Isin — (л:0 — L cos ср) sin  ^ { у 0 +  L sin ср) —

Ч й 003*)
— sin~- (Уп ~  £ sin <р) cos 2ft£— ~  s in  ¥ sin 2й£ c o s -^  ( у 0 — L sin <р)1+

+  sin  —  ( х 0 +  Lcos<p) sin  — (y0 — Z s in c p ) -  (3)

s i n - (y0 +  L sin 9 ) co s26/, +  sin <p sin 2kL cos^-(«/0+ L sin cp) +

+  *in 2kL
sin t c L  ( c o s  у  +  s i n c p )  c o s  (xp +  j/0 )  

a  a

t o  (cos <P 4-sin cp)

S i n  (cos у - s in c p )  cos 1C (x0 -  y0) 
a a

-^(COS cp Sin cp)

I (*o)

1 "  E “ *»

2 it£coscpcos — ----- —ь  _  cos 2kL X
а

X I — cos
2kL cos ip

a cos 2ігх0 V 
. a }

2kx0 .
co s----- - +a

+ й С05»5|п2 « .  si n ^ ^ c o s ? * * »  a a +

- f  sin 2kL

. 2 tzL COS cp . 2тсХпs m ------------i- c o s -------a a
2%
u c o s f

—kL

a функция собственного поля вибратора

W 0(kr, 2kL) =  2тс Ц  ^ ~ e ~ k*r X

X<

m,n abkg \

sin (£,.** -f- £y#o) cos kxL — cos 2<p sin (£Ллг0 — £уг/0) cos k2L +

kska+  sin cp COS cp sin (kjXo -  k yy 0)-j~ _  8щ (cos k2L —  cos kL) JX

8 761 113



t
/«. L - r V  . \ >1 . .  kslnk& CO SkiL-^L coskLsinkiL  , 
sin  (kxX0 +  kyffo) sin  kL ------------------- _  k 2-------------------- -----+  (4)

. , , ' , ,  k cos kL sin kxL — k, sin kL cos k,L ,
+  cos (kxx 0 +  kyy0) cos kL -------------------- _  k 2 ------------------+

+J^sin (kxx 0 — kyy0) cos k2 L — cos 2 <c sin ( ^ x 0 +  kyy0) cos kxL

k k. 1 
+  sin <p cos cp sin (kxx 0 - f  kyy0) ^  l_  щ (cos kxL — cos kL) j x

' Г . . , Tk s in k L co sk 2L — k2coskLs\nk2L 
x|^ Sin (kxx Q -  ky y0) Sin kL - --------»-------- t f  — kl----------7 ------------^

,, , . , . k coskL  sin kJL— k2sinkL cosk2L 1)
.  +  cos (kj'Xo -  kyy0) cos k L -------------------- k ? -k \ ----------- ---------- J) ’

в которой k\ = kx cos ф + ky sin  <p; k2 = kx cos ф — ky sin  <p; ks= 
=<kx sin  (f+iky cos cp; &4=&xsincp—Æycoscp, отличается от аналогичной 
функции ,в работе [4] более полным учетом суммарных переотра- 
жений от стенок при расположении вибратора вблизи диагонали . 
квадратного волновода.

Вводя поляризационное отношение
*

ЕаА ^ г )
У  -L =\p\e<\ (5)

£ пр|— 2У I о  > 1,5

коэффициент эллиптичности гр и угол ориентации поляризацион­
ного эллипса ßp представляем следующим образом [5 ]:

. 2\р\ sin ф 
arcsin

rp = t g ....■■■..- ^ \rp\ ^  1 ;

ßP= 4 arctg 0 < ^ <7С- (6)

Определим такж е  энергетические характеристики

Щтр 4* is in  2ф ^ т7 ( л 0) ,тч
£ Пад —  °  г / .51 V )

У a?yk 1 ~ { i a  cos cp)2J [ sin 2kL +  а Г » (кг’ 2k9 ]



— коэффициент отражения Яш волны по долю И коэффициент 
преобразования волны #01 по мощности ;

Э̂отр 
' рпад ~
М о  '

2 тс Э1П 2 ср/ (£/о)

а 2у& [в!п 2к1 +  а)У0 (кг, 2 ££}]
, (8)

где Р — мощность, переносимая соответствующей волной.
На рисунке, .позиция а, приведены рассчитанные согласно

: , 1,0. 1,г 1,зщ, 1,0 1,1 1,г 1,зткр1,о у  1,г 1,3 ткр
а 5. в у

Рис. I

(5 ) ‘— (8 ) поляризационные и энергетические характеристики рас­
сеяния #ю волны тонким вибратором фиксированной длины, р ас­
положенном в диагонали квадратного волновода, в диапазоне 
частот, допускающем распространение двух  ортогональных ти­
пов колебаний — # 10 и #01 (г/а = 0,02; х0/ а= у0/Ь = 0,5\ - у  кри­
тическая частота). Ка1к видно, частотные зависимости коэффици­
ентов отражения и упреобразования носят резонансный характер , 
коэффициент, эллиптичности близок к единице, а ориентация по­
ляризационного эллипса изменяется в широких пределах.

Рассмотрим влияние некоторых ^параметров на коэффициент 
эллиптичности рассеянного поля. Уменьшение длины вибратора 
(рисунок, позиция б) сильно сказы вается на гр, причем на I опре­
деленных частотах наблю дается изменение направления враЩения 
векторов поля на противоположное («  + »-»-«—» ) , связанное с пе­
реходом через нуль разности фаз ортогональных компонент' в р е­
зонансе. Увеличение длины вибратора понижает гр, т а к  к а к  Даже 
для | р | = 1 сдвиг фаз рассеянных полей значительно меньше 
я/ 2 . Расчет дл я  различных углов, ориентаций вйбрйто{>а •(рису­
нок, позиция в) показывает, что максимальное значение |гр| = 
= 0,95 имеет место при ф=40°, а не ф = 45°, к ак  можно было ожи­
дать. О бъясняется это тем, что дл я  ф = 45° поле рассеяния д ает  
одинаковый вкл ад  в Еа? и Е'^, н о ,в последнем содержится такж е
падающее поле, поэтому, необходимое для круговой-поляризации 
8* ;Ц5



равенство амплитуд |£^р, =  |£“р| достигается отклонением оси 
вибратора от диагонали волновода в сторону углов, меньших 4 5 °. 
Отметим, что смещение середины вибратора из центра волновода 
в горизонтальной (г/о/& = 0,5) и в вертикальной (лг0/а = 0,5) плос­
костях слабо влияет на энергетические и .поляризационные х а ­
рактеристики.

Таким образом, одиночный наклонный вибратор в квадратном 
(волноводе позволяет преобразовать линейно поляризованную вол- 
ну в практически кругополяризованную в узкой полосе частот 
однако величина коэффициентов отражения и преобразования 
имеет довольно высокие значения.

Список литературы: 1. Бондаренко И. К., Дейнега Г. А„ Маграчев 3 . В. Дв . 
томатизация измерений параметров СВЧ трактов. М., 1969. 304 с. 2. Циби- 
зов К. Н„ Витовцев А. Г. Расчет поляризатора СВЧ с диэлектрической плас- 
тинкой//Изв. вузов. Радиоэлектроника. 1987. Т. 30, № 11. С. 69—71. 3. Лет- 
ленко В. А., Хижняк Н. А. Рассеяние электромагнитных волн идеально прово­
дящими телами 'в прямоугольном волноводе//Йзв. вузов. Радиофизика. 1978 
Т. £1, № 9. С. 1325— 1331. 4. Петленко В. А., Нестеренко М. В. Распределение 
тока и резонанс стержневых проводников в прямоугольном волноводе//Изв 
вузов. Радиофизика. 1984. Т. 27, № 3. С. 356—362. 5. Виноградова М. Б., Ру1 
денко О. В С у х о р у к о е  А. П. Теория волн. ,М., 1979. 387 с.
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УДК 621.385 " .
Н. Н. ЖДАНОВ, канд. техн. наук

ИССЛЕДОВАНИЕ ЭЛЕКТРОДИНАМИЧЕСКИХ ХАРАКТЕРИСТИК 
ЗАМЕДЛЯЮЩЕЙ СИСТЕМЫ С ТРАПЕЦЕИДАЛЬНЫМИ ЛАМЕЛЯМИ

Известно, что дисперсионные характеристики, в частности, 
взаимное положение .полос пропускания, зависят от формы л ам е ­
ли гребенчатой замедляю щ ей системы. Так, в работах [1; 2] по­
казано, что -при Г-образной форме ламели гребенчатой зам ед­

ляющей системы основная полоса смещ ается в более длинновол­
новую область по отношению ко второй полосе, которая остается 
на месте, к а к  и в  случае прямоугольных ламедей,
116



И сследуются электродинамические характеристики гребенча­
той однородной замедляю щей системы гс трапецеидальными л ам е­
лями (рис. 1). Д л я  получения дисперсионного уравнения иссле­
дуемой замедляющей системы используется электродинамический 
метод расчета — .согласование проводимостей [3 ], который з а ­
клю чается в определении проводимости пространства взаимодей­
ствия Упз и входной проводимости резонатора с ламелями трапе­
цеидальной (формы У " .

Дисперсионное соотношение определяется из условия равен­
ства нулю суммы указанны х проводимостей УПз +  У" = 0  (1 ) .  Д ля 
определения выражения входных проводимостей использовалось 
соотношение ,[3 ] ^

V — - -______  1Т\
и £ ,Л | а ’ 1 '

где Ех, Нъ — тангенциальные составляющ ие электромагнитно­
го поля, которые определяются из решения волнового уравнения.

Выражение проводимости для пространства взаимодействия 
имеет следующий вид: л *

<3 >

где й =  2 тг/Х — постоянная распространения в в акуум е ; 
ео> — электрическая и м агн и тн ая проницаемость в ак уум а ;

^  — Фо +  — фазовый сдви г, «-й  пространственной гармоники 
в =  0 , ± 1 , + 2 , . . .  — номер пространственной гармоники; 
а^ = У А 2 --ф 2 — поперечное волновое число.

Д л я  определения входной проводимости резонатора с трапе­
цеидальной ламелью , её аппроксимируют п-стуиенчатой Г-образ-, 
ной ламелью , к ак  это показано на рис. 1 . Боковая сторона тра­
пеции представляется ломаной кривой, которая будет описывать 
ее, при этом, чем больше число разбиений п, тем выш е будет точ­
ность расчета. Длинная линия с трапецеидальными ламелями  з а ­
меняется п-ступенчатой прямоугольной линией, т. е. разбива­
ется на п равных по длине прямоугольных отрезков длинных 
линий различной ширины

(4)

где т =  1 , п — номер отрезка прямоугольной длинной линии; 
а=}іо/]іп — отношение широкой ,и узкой сторон трапецеидальной 
ламели (коэффициент трапецеидальности).

Таким образом, входная проводимость резонатора с трапе­
цеидальными ламелями V" представляет собой последовательное



соединение га отрезков прямоугольных длинных линий длиной 1о== 

=  — и шириной, определяемой соотношением (4 ), последний т -й•V
из которых — закороченный ,отрезок, длиной 10, имеющий прово­
димость, определяемую  выражением

■<*)
котор*ая, в свою очередь, является нагрузкой для следующего 
( т —'1)-го отрезка прямоугольной длинной линии. Проводимость
ее равна

.  Ы У*
э ш ----- Ь

\ г ~  } (  Н т ~ х \  е "

> '; - .= / (  ^  [ А ___________ 1 > У  а .Л 2 а 1 } у  [х0 ы у пт

Ы \
Еп П )

соэ .  М\= — э т  —
я /

(6)

^0

Последовательно соединяя аналогичные отрезки длинной ли­
нии, получаем входную проводимость резонатора с трапецеидаль­
ными лам елям и  У", которая является функцией коэффициента 
трапецеидальности а  и числа разбиений п. Значения а  могут из-, 
меняться в довольно широких пределах 1^ а ^ о о .  Если а = 1 , то 
рассм атри ваем ая система с прямоугольными ламелями, а если 
а = оо, то тогда они будут треугольными. В зависимости от значения а  
число разбиений п ,будет различным. С ростом а  оно тоже у в е ­
личивается. Но к ак  показывает практика, в реальных приборах 
значения а<С°°, т ак  к ак  при больших значениях коэффициента 
трапецеидальности ухудш ается теплоотвод и механическая проч­
ность замедляю щ их систем. Д л я  дисперсионного соотношения (1) 
был составлен алгоритм расчета и написана программа на язы ке 
Фортран-1У, численная реализация которой осущ ествлялась на 
ЭВМ  ЕС-1050. Расчеты  дисперсионных характеристик проводи­
лись дл я  различного числа разбиений л  входной проводимости 
резонатора У^, где п = 2, 3, 4, 5, 6 , и различных значений а =
— 1, 2 , 4, 8 . Д л я  определения числа разбиений п трапецеидаль­
ной ламели при каж дом  конкретном а вводится погрешность на 
трапецеидальность б, которая определялась к а к

5 =  Х-- ~ Л  -100% , (7)
7Г

где х; — значение длины волны на я-виде колебаний д ля  систе­
мы, когда боковая сторона трапеции аппроксимируется ломанной 
кривой с ее внешней стороны; X* — значение длины волны, ко­
гда боковая сторона аппроксимируется внутренней стороной тр а­
пеции, .



К ак показйли расчетк, при а = 2  и разбиений п=Й— 6  отрез­
ков величины ,6 «* 1,5 %, а дл я  значения а =*8 при том ж е р аз­
биении 6'*»7 %. СледовательнЬ, с увеличением а  должно возрас­
тать  число разбиений при заданной • точности, но это приводит 
к  более громоздкому выражению, описывающему входную прово­
димость резонатора с трапецеидальной ламелью . Число разбие­
ний (п = 6 ) вполне достаточно для практических расчетов, так  
как  увеличение а > 3  приводит к  ухудшению теплоотвода в д ан ­
ной замедляю щ ей системе.

Н а рис. 1 представлен расчет дисперсионных характеристик 
гребенчатых замедляю щ их систем с прямоугольной и трапецеи­
дальной формой ламели (при а  = 2 ). Кривая 1 получена для пря­
моугольной ламели, 2 — для трапецеидальной. При трапецеидаль­
ной ламели основная полоса пропускания смещ ается в более 
длинноволновую область по сравнению с системой, у которой они 
прямоугольные, но при этом положение высших полос пропус­
кания изменяется незначительно.

К ак видно из рис. 2, с ростом а основная полоса смещ ается 
в более длинноволновую область (соответственно кривая 1 — 
—а = 2; 2—а = 4; 3—а = 8 ) . С возрастанием а  увеличиваю тся экви ­
валентные индуктивности и емкости трапецеидального резонатора 
в основной полосе, а эквивалентные параметры в высших полосах 
пропускания не изменяются. Это приводит к тому, что основная 
полоса пропускания замедляю щей системы смещ ается в более 
длинноволновую область, а высшие остаются на месте.

Р ассм атривалась такж е  зам едляю щ ая структура, у  которой 
узкое основание трапеции обращено в пространство взаимодей­
ствия, для которой а < 1 . С уменьшением а  длинноволновая поло­
са пропускания смещ ается в более коротковолновую область, что 
характеризуется уменьшением емкости, связанной, с пространст­
вом взаимодействия. *

Расчет сопротивления связи для данных систем показал, что 
оно мало отличается от гребенчатой замедляю щ ей структуры 
с прямоугольными ламелями . Величина пространства взаимодей­
ствия и толщины ламелей мало влияет на электродинамические 
параметры данной системы. —

' Таким образом, исследование дисперсионных характеристик 
гребенчатой замедляю щей системы с трапецеидальными л ам еля­
ми показало, что изменяя а > 1 , можно управлять положением 
основной полосы пропускания, смещ ая ее в более длинноволновую 
область. Следовательно, используя данную замедляю щую  струк­
туру в СВЧ-шриборах, можно несколько уменьш ать их габари т­
ные размеры и массу.
Список литературы: 1. Головаш С. А., Жданов Н. И., Писаренко В. М. Ис­
следование Г-образной гребенчатой замедляющей системы//Радиотехника. 1984. 
Вып. 70. С. 87—90. 2, Жданов Н. Н„ Харченко О. И., Старостенко В. В. Иссле­
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Н. А. КОВАЛЕВА, В. И. ИСАЧЕНКО, канд. техн. наук, 
А. И. СОБОЛЕВА

ИССЛЕДОВАНИЕ {ВЛИЯНИЯ ПУЧКОВО-ПЛАЗМЕННЫХ 
НЕУСТОЙЧИВОСТЕЙ НА СПЕКТР ГЕНЕРАЦИИ 

ДИАФРАГМИРОВАННОГО |ВОЛНОВОДА, ЗАПОЛНЕННОГО 
АКТИВНОЙ СРЕДОЙ

К настоящ ему времени детально изучено взаимодействие мо­
дулированных и немодулированных электронных пучков с вол­
новодами, заполненными активной средой, к ак  в безграничной, 
т ак  и в ограниченной активной среде [1̂ —3 ] .  При построении 
теории данных излучателей учитывается, что они существенно 
ограничены в продольном направлении. Поэтому в работе р ас­
см атривается устройство, представляю щ ее собой ограниченную 
активную  среду и релятивистский пучок, помещенный в диаф раг­
мированный волновод. В указанной системе появляю тся неустой­
чивости различного типа (пучковые, кинетические, Л ан дау , маг- 

. нитно-циклотронные, черепковские и др .) в зависимости от з а ­
данного реж има и исходных параметров (концентрации пучка 
и активной среды, наличия и .величины магнитного поля, напря­
жения, тока, температуры пучка и .среды , конфигурации п учка).

Физика появления неустойчивостей такова : электронный поток 
возбуж дает волну активной среды, излучение сгустков приводит 
к возбуждению в спектре колебаний гармоник, сдвинутых по час­
тоте относительно основной йа величину порядка частоты фазо­
вых колебаний электрона. Если пучок немодулированный, то не­
устойчивость оказы вается существенной и приводит к уширению 
спектра [4 ]. Пучковые неустойчивости образую тся в результате 
преобразования направленного движения электронов пучка 
в энергию электромагнитных колебаний среды [5 ]. Абсолютные 
неустойчивости появляю тся на встречных волна^, конвективные— 
на попутных волнах.

При взаимодействии пучков заряженных частиц с плотной сре­
дой представляет интерес изучение диссипативной неустойчивости 
электронного пучка, возникающей при больших частотах соуда­
рений. Она становится существенной при релятивистских энер­
гиях.

В случае неустойчивости пучка малой плотности с м акси м аль­
ным инкрементом раскачиваю тся электростатические колебания, 
частота которых близка к собственной частоте активной среды. 
В отсутствие внешнего магнитцого поля инкремент наиболее су ­
щественной гармоники с }гг='Щ1/ь, где  ю0 — электронная ленг- 
мю ровская частота плазмы, определяется соотношением

8 =
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Здесь (oj — ленгмю ровская частота л уч ка ; v — частота соударе­
ний. Спектр колебаний, возбуж даем ы х при диссипативной' не­
устойчивости, близок к изотропному.

При наличии сильного внеш него м агн итн ого  поля «>„=“
еН0 . .

~  т с  инкремент н арастания значительно меньш е

1 (Dj M P( k g\*ft
р - ^ Ц т )  Ы )  • , (2)2*/2

В. длинноволновой области спектра рассм атриваем ая неустойчи­
вость переходит в более слабую  нерезонансную бесстолкновитель- 
ную неустойчивость, в коротковолновой области инжремент па­
дает до нуля.

Рассчиты вается уширение спектральной линии при наличии 
пучковой неустойчивости по формуле

1та>' =  ю „ 'К З а 1/32 4/»,

пг * (3 )гд е  а  = — п0 — плотность п уч ка  и плазм ы .
Щ

Уширение спектральной линии в результате влияния кинети­
ческой неустойчивости определяется следующим образом:

1шш
2  «о \т1/3) (4)

Неустойчивости Л ан дау так ж е  приводят к увеличению инкре-. 
мента нарастания и уширению спектральной линии и вычисля­
ются по формуле „

т — “о ] /  8 ( М ) 2 ■ ( )

Особое внимание уделим расчету магнитно-циклотронных не­
устойчивостей В-типа, поскольку уширение спектральной линии 
для них максимально. Решения диаперсионного уравнения для 
этого типа неустойчивости имеет вид

2 “ я  | , «П  1 Т \
■«01.а=“ Т ?Г 7 * Г  ± Т  VТ L " с  У Тпшя

&г01,2 —
(6)

гд е  =  {»„=  1,84 ( Я п ).

При кх<п1в>н '< \ в о зб уж д ается  в с тр еч н ая -(& г01 > 0 )  и попутная 
(£*ог <  ° ) волны , при Ахв7 /®я> 1  в о зб уж д а ется  то л ько  попутная.
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Решение граничной задачй ищем &ак функцйю со (отстройк& 
частоты от точного резонанса). Расстройка Ап пропорциональна 
а/ и дл я  попутной волны тако ва :

I

= [ - ^ ~ г + т /,/3аге 

О

V£ 01  I (7)

З десь  /
1 И,

- =  Т“ Ч  X

X
к2,

< 0  — сплошной пучок; (8)
гО

т »= Г0Д [Л+1 ( ^ о )  + ■ / ?-! ( * ^ о ) 1

• — №  У'+і (^ь)
тр уб чаты й  п учок.

При малых расстройках |Ап |/|/|1/3С  1 и больших расстройках 
)ДЯ | / | /  I1/3 >  1 вводится приближенное вычисление значений 
б!, 2, з, которые при больших расстройках запиш утся как

(9)»1 =  -  К I //Ая8 1. ^.з =  Л„+ ^  л„ І//ДЗI + і А„ І//ДЗ р/2,

а при малы х расстройках по формулам

'2,3 : 3  — 1 ± г{/3 /1/3'
І 2

Тогда решение дисперсионного уравнения ищем в виде

( Ю )

ш =  ш0 +  — к20 +  &г;

Ией/ —

;ГД Є «г,1,2,3

Ш ,
I  —

— ^г01 +

- І І І  
2  L

го I 1п |х!

+ . §1,2,3, £*1 —  —  к со'
I ^  011 I 1

Стартовый ток в этом случае определяется выражением

1е =  55£>гт ( 1п 3
к2 си\ш01Ь3

(И)

(12)

Д л я встречной волны расстройка Дп и собственная частота коле­
баний разонатора со' имеют ви|д

Д» =  <о/ « и  +  ІЧ«•011
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Д ля малык paccfроек \&n\l\f \v* <  <  І

^zl,2,3 =  ^ 0 2  “  Ш7  ( ü^02 І +  ^1,2,3 ; (14)

кг1 — кг02 +  (*)/) у^02 I-

В этом случае собственные частоты и стартовый ток следующие;

Полученные аналитические выражения для нахождения спект­
ра частот, уширения спектральных составляющих, стартовых то­
ков и КП Д рассчитываю тся на ЭВМ. -

Анализ поведения частот в заданном диапазоне показал, что 
д ля  сплошного пучка в системе с изменением концентрации пучка 
и активной среды, температуры, давления и толщины пучка сме­
щение местоположения частоты не происходит, с увеличением ж е  
длины резонатора Re ©і смещ ается в область низких частот (iL = 
= 1 - 1 0 -2  м , R e c ù j-0 ,6 6 -1 0 11 1/с; 1 = 3 -1 0 -*  м, Re toi = 0,65 • 1Q11 1/с), 
а с ростом напряжения — в область высоких частот ({У0=ЗО кВ , 
Re (Oi = 0 ,7 5 -ГО11 1/с; «о = 4 0 к в , Re coi = 0 ,8 2 -10й 1/с). В случае 
трубчатого пучка с увеличением магнитного поля (5о= 1 Тл, 
Re (Oi = 0 ,6 5 -10й 1/с; Во=|1,5 Тл, Re сох = 0,12 • НО12 1/с) и с увели­
чением ради уса волновода (/?=0,01 м , Re © != 0 ,6 5 х  10й l/ c ; R = 
= 0,02, Re ®i = 0,82- 10й l/c) Recoi сдвигается в сторону более ко­
ротких длин волн. ,

, С увеличением магнитного поля продольная составляю щ ая 
ВЧ-поля на оси волновода растет, усиление так ж е  растет, что 
позволяет работать при больших диаметрах волноводов, запол­
ненных активной средой. В этом случае получается распределе­
ние, соответствующее объемной волне, а  следовательно, п о в и д а ­
ется и мощность, системы.

Іш ш =  і  — £°— ln I х I-1 ; (15)

КПД генератора определяется с помощью соотношений
т]н.рел.~ 2,75 (1 — (х|2) v,/3) (16)

а в релятивистском случае
ч]Рел .~  1,37(1 (17)

гд е
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В работе исследуется .иіменеине Ііп д ля  спЛоШаогб й 
того пучков в зависимости от длины резонатора и напряжения.

! ; Конфигурация пучка не влияет на уширение спектральной 
обставляющей, в то время к ак  увеличение длины резонатора при­
водит к  сужению ширины спектральной линии, а повышение на-
• пряжения— к возрастанию ее.

Определение стартовых токов ленгмюровских частот или по­
рогов неустойчивости является важнейшей задачей  линейной тео­
рии. Однако удобнее пользовать- 
ся не ленгмюровскими частотами, 
а токами. Если эффективная ленг- 
мю ровкая частота электронного 
пучка превышает стартовую  час­
тоту, то в системе начинается (цик­
лотронная раскачка попутной 
волны В-типа (генерация). П ред­
ставляет интерес изменение стар- 

' зЮвого ^тока в зависимости от уе-

Р>
49

30

га 

т

■1Н

,30 35 
Ц,,кВ
Рис. 1

Щ 45

’{соряющего напряжения и радиуса волновода. Д л я  сплошного 
и трубчатого пучков эти зависимости ' одинаковы. С увели ­
чением ускоряю щ его напряжения, а т ак ж е  с ростом радиуса 

•волновода сил-а стартового тока растет.
Важный параметр системы — КПД. Генерация оптимальна 

с точки зрения достижения максимального КПД.
Н а рис: 1 приведены зависимости КП Д д ля попутной и встреч­

ной волн в зависимости от изменения ускоряющего напряжения 
;в  случаях, когда пучок сплошной (непрерывная кри вая) и труб­
чатый (прерывистая кри вая).

В конечных системах различие м еж ду абсолютной и конвек­
тивной неустойчивости ми незначительно. Обе они характери зу­
ются“ таличием  усиления колебаний. О б ъ екти вн ая  неустойчивость 
появляется на попутных волнах, абсолю тная —  на встречных. 
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Циклотронная неустойчивость может развиваться к ак  на полут-- 
ных, т а к  и на встречных волнах. На попутной волне с увеличе­
нием напряжения начинают проявляться релятивистские эффекты, 
в связи с чем релятивистский КП Д возрастает. Н а встречной 
волне КПД с ростом и 0 падает, поскольку обратная связь осуще­
ствляется не мгновенно, а  через волну 

с кг4. С этим связано уменьшение инкре­
мента по сравнению с инкрементом на- 
чальвой задачи. На попутных волнах кг1 
и грает важную  роль, осущ ествяяя обрат­
ную связь, необходимую для развития 
неустойчивостей в конечных системах. На 
встречной волне ее роль становится несу­
щественной. Здесь к2\ и /?г2,з распростра­
няются в  противоположные стороны, 
обеспечивая тем самым прямую и обрат­
ную связь в системе.

На рис. 2, 3 показано поведение КПД 
в зависимости от концентраций пучка и 
актовной среды на попутной и встречной 
волнах. Чем больше концентрация пучка, 
тем выше КПД, и чем больше концентра­
ция активной среды, тем он ниже. Кроме 
того, отметим, что с увеличением концен­
трации активной среды критическая частота сдвигается в сторону 
более высоких частот.

При наличии магнитного поля с той ж е  концентрацией ак ти в ­
ной среды критическая частота сдвигается в еще более высоко­
частотную область. Из рисунков следует, что к а «  релятивистский, 
так  и нерелятивистский КПД на встречной волне выше, чем на 
попутной, причем в случае оплошного пучка он значительно 
больше, чем в случае трубчатого.

Таким образом, вариацией геометрии системы, концентрации 
пучка и рабочей среды, изменением ускоряющего напряжения 
и машит-ного поля, конфигурации пучка можно влиять на место­
положение спектральных составляю щ их в- спектре, их ширину, на 
силу стартового тока и КПД, что очень важно для создания ши­
рокополосных генераторов средней мощности.
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УДК 621.373

С. И, ПЕТРОВ, я . А. СУХОИВАНОВ, канд. техн. наук

ВЛИЯНИЕ МОД ОБОЛОЧКИ НА ХАРАКТЕР ДИФФУЗИИ 
МОЩНОСТИ |В КОРОТКИХ НЕРЕГУЛЯРНЫХ СВЕТОВОДАХ

-В настоящ ее время внутриабъектовые волоконно-оптические 
системы передачи (ВОСП) реализую тся, к ак  правило, на основе 
коротких отрезков оптических кабелей, включающих в себя мно­
гомодовые световоды с иространственно-неустановившимся ре­
жимом распределения мощности по модам, который характери зу­
ется процессом межмодового взаимодействия. Интенсивность это­
го процесса определяется существующими в световодах нерегу­
лярностями, которые, в свою очередь, зависят от специфики тех­
нологического процесса изготовления световодов, их оцтико- 
гёометричеоких параметров. Оптическая мощность в таких свето­
водах может распространяться к ак  по сердцевине, так  и. по све­
тоотражаю щ ей оболочке, и относительное распределение мощ­
ности по этим областям световода будет зависеть от условий воз­
буж дения,! оптико-геометрических параметров и длины свето­
вода.

Обычно предполагается, что распространяю щ аяся по оболочке 
мощность пренебрежимо м ал а  или д л я  подавления этой, мощ­
ности используется какое-нибудь устройство. Хотя это прибли­
жение и оказы вается эффективным во многих применениях, сущ е­
ствует ряд случаев, кодда бы вает необходимо изучить и учесть 
влияние мощности, распространяющейся по оболочке. Например, 
при исследовании распространения импульсов присутствие мод 
оболочки может существенно влиять на форму и дисперсию пере­
даваем ого  сигнала. Это влияние будет сказы ваться д аж е  при ис­
пользовании устройства, подавляющего моды оболочки, т а к  к ак  
мойхность может туннелировать из сердцевины в оболочку по 
всей длине световода [1 ]. Эксперименты, проделанные различны­
ми авторами, подтверждаю т существенное влияние мод оболочки, 
причем в некоторых случаях мощность, содерж ащ аяся в низших 
модовых группах оболочки может составлять 80 % и 50 % от 
максимальной мощности при возбуждении соответственно л азе ­
ром и светодиодом [2 ] .

Д л я  анализа процессов в многомодовых нерегулярных свето­
водах  наиболее широко применяется волновод подход, в рам ках 
которого развита теория связанных мощностей и ее диффузион­
ное приближение. Уравнение диффузии

■ ^ - + 2 =  ( 1)

описывает процесс диффузии средней мощности, зависящ ей от 
расстояния при переходе от низших мод к  высшим и наоборот, 
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Это дифференциальное уравнение в частных производных описы­
вает производную второго порядка по обобщенному модовому 
числу т  от средней мощности Р ( т ,  г) с  производной первого по­
рядка по расстоянию г  вдоль оси волокна. Здесь к ( т )  — сред­
ний коэффициент связи мощностей, представляющий собой сум м у 
всех коэффициентов связи м еж ду одной модой группы т  и всеми 
модами группы т + 1, связанные с ней через соответствующую 
кривизну оси.

Граничные условия устанавливаю тся из следующих сообра­
жений. Можно полагать, что низш ая мода ( т = 0) не имеет внеш­
них связей и мощность не может диффундировать в эту  моду. 
Поэтому д Р (т , г )/ д т  = 0. Что касается  второго граничного у с ­
ловия, то при анализе диффузии мощности вдоль световода по­
лагаю т, что связь высшей моды с модами излучения настолько 
велика, что диффузия мощности мод низшего порядка не может 
компенсировать потери мощности, вызванные этой связью, т. е. 
Р ( т с, г) = 0. Здесь т с — составное модовое число направляемых 
мод вблизи отсечки. Однако мощность этих мод не излучается 
мгновенно. Кроме этого, простр а нственно-неуст а новившийся ре­
жим в волоконных световодах определяется еще и мода*м“и обо­
лочки, которые возбуж даю тся /первоначально источником, по- 
сколько не вся его энергия передается направляемым модам. Под 
влиянием любых нерегулярностей в сердцевине и оболочке, а т а к ­
ж е на их границе м еж ду направляемыми модами и модами обо­
лочки возникает связь. Связь эта  взаим ная, и поэтому сущ ествует 
обратный поток энергии. Из этого следует, что при анализе ко­
ротких световодов, которые находятся в условиях пространствен- 
но-неустановившегося режима, необходимо расширить второе гр а ­
ничное условие и включить в рассмотрение моды оболочки. 
С этой целью вводится следующее граничное условие, позволяю­
щее учитывать направляющие свойства границы м еж ду оболоч­
кой и покрытием: Р(М С, г) = 0. Здесь Мс — составной модовое 
число мод оболочки вблизи отсечки и является наибольшим. Т а­
ким образом, в настоящей работе предлагается модель, в которой 
средняя мощность мод, имеющих составное модовое число т с<  
<>т^.Мс описывается к ак  аналитическое продолжение направ­
ляемы х мод в область отсечки. Предположение о возможности 
такого подхода вы сказы вались в работе [3 ].

Д л я  нахожщения решения уравнения (1) необходимо опреде­
лить функцию связи к ( т ) ,  обусловленную нерегулярностью во- 
чокна. Анализ ряда работ показал, что наиболее хорошо описы­
вает типичные нерегулярности следующий класс функций: /г(/п) = 
= Ь^т-2& ( 2 ) , где Ц — параметр степенного закона. Функция коэф­
фициента связи (2 ) позволяет исследовать широкий круг задач  
для волоконных световодов со степенным профилем показателя 
преломления, вклю чая ступенчатый. В работе [4] было получено 
выражение для компонентов функции связи мод световода со 
ступенчатым профилем показателя преломления при учете только 
направляемы х мод. Однако очевидно, что вследствии разных уе-



ловнй распространения направляемы х мод и мод оболочки эф­
фективность . взаимодействия этих мод такж е  будет разной. По­
этому и вы раж ения для компонентов функции связи направляе­
мых мод и мод оболочки будут отличаться. Д л я  направляемых 
мод

16 «С' х2
Ae =  / 4  =  - — ^ ------ n\k'2px sin (rc/2/O Ll~2pi (4Д1)~рха2рх+2, g  =  р х

(3)

совпадает с выражением, полученным в работе [4 ]. Д л я  мод обо­
лочки v

К  =  h2 =  16^  —  n\k?pz sin (*12Рг) L a1_2p* (4Д2)- V p«+2, g = p 2.

(4)

В этих выражениях х  — кривизна оси световода; pi — п оказа­
тель степени, определяющий .форму спектра микроизгибоЬ и на­
зы ваем ы й параметром спектра; Lt — интервал корреляции, оп­
ределяющий длину отрезка световода, для которой отклонения 
границы сердцевины и оболочки соотносятся м еж ду собой; а, b— 
радиус сердечника и светоотражаю щей оболочки соответственно; 
Дь Аг определяю тся разностью показателей преломления сердце- 
вина—оболочка и оболочка—покрытие.

Упругость материалов сердцевины, оболочки и покрытия оп­
ределяет, интервал корреляции [5] д ля  направляемых мод

'  <5)
И" д л я  мод оболочки

L2 = (t I ; )  ^ + (6)
где Е\, Е2, Еъ — модули упругости сердцевины, оболочки и з а ­
щитного покрытия; ta — толщина защитного покрытия.

Уравнение (1) имеет бесконечное множество решений, кото­
рые можно представить в виде

Pk (т , z) =  V  (т ) ехр ( (2Т ( т )  +  Гг-,*) z). (7 )

К аж дом у из решений (7) соответствует собственная функция 
Uk(rn) с собственным значением Гг, k

Ukirrtf^NkmzJwiUnbm'-e); (8)

Г;,й =  Йг (1 +  g )8a wft/M„ (9)

где w ~ —g / il+ g ; Mi — полное число распространяющихся мод, 
А величины Uwb ЯВЛЯЮТСЯ нулями функции БейвеДЯ! й л -
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деке _ г — 1 дл я  направляемых мод, а 1= 2— д ля  мод оболочки. 
Нормированная постоянная определяется следующим образом: ,

(10)

Собственные функции и к( т )  в р ам ках  диффузионного прибли­
жения указы ваю т к ак  мощность нормальных мод случайно свя ­
занной системы, назы ваемы х статистическими модами, распреде­
ляется по группам почти вырожденных мод с составным модо- 
вым числом т .  Статистическая мода И распространяется со сво­
им собственным значением Гг,-*, являю щ имся ее коэффициентом 
затухания.

Если все моды возбуж даю тся одновременно и начальная мощ­
ность распределена по всем модам в соответствии с законом 
Р ( т ,  0 ), то начальное возбуждение каж дой  статистической моды 
определяется выражением:

Общее решение уравнения потока мощности ( 1 ) ,  описывающее 
диффузию распределения мощности вдоль световода, вы раж ается 
суперпозицией решений уравнения (7)

Р ( т ,  г)  =  £  £  Г А  (т )  ехр ( -  (2Т ( т )  +  Г,,*) г). (12)

Статистические моды этого распределения претерпевают различ­
ные потери вдоль световода. При наличии достаточно длинного 
световода имеет место пространственно-установившийся режим 
для средней мощности в виде первой статистической моды. Д ля 
нахождения этого расстояния достаточно вычислить собственные 
значения первой и второй статистической моды.

Д л я  анализа с помощью уравнения диффузии коротких свето­
водов, находящ ихся в условиях пространственно-неустановивше- 
гося режима, необходимо использовать критерий, описанный 
в [4 ], который позволяет найти дл я  каж дой конкретной длины 
световода необходимое и достаточное число &макс, определяющее 
верхний предел суммирования в уравнении ( 1 2 ) . ,

Результаты  исследования диффузии мощности в коротких 
нерегулярных световодах в условиях пространственно-неустано- 
вившегося реж има, полученные данным методом без учета мод 
оболочки представлены на рис. 1 для длин световода 5м—кривая 1, 
20 м — 2 и 50 м — 3. Очевидна интенсивная диффузия мощ­
ности в области низших мод. Однако об изменениях распределе­
ния в области высших мод так а я  модель не дает достаточной ин­
формации, так  к ак  в коротких образцах световодов условие 
Р (т с ) = 0  не выполняется. П оэтому выражения (8 ) — (12 ), опре­
деляющие решение диффузионного уравнения, били ислодьзова-

 ̂ т і )  к( т ) Р  ( т ,  0 )с1т. ( 1 1 )
о
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ны совместно с  предложенным расширенным граничным условием, 
позволяющим учесть моды оболочки.

Н а рис. 2  кривыми представлены характеристики, полученные 
при узконаправленном начальном распределении Р ( т ,  0 ), — кри­
в ая  1; на длинах световода 5 м — 2; 50 м — 3; 100 м — 4. Опти-

выше случае, следующие: 2а = 50 мкм, 26 = 125 м;км, ^  = 500 мкм, 
£ i= 6 0  ГПа, £ 2  = 3,5 ГПа, £ 3 —1,5 ГП а, р =  1, и = 0 ,2  м-1. -Полу- 
ченные результаты  позволяют сделать следующие выводы. Н а 
начальном отрезке световода имеет место интенсивная диффузия 
в области натравляем ы х мод ( т ^ . т с)  — при z = 5  м уширение 
характеристики по уровню 0,5 РМакс составило 113 %. При д ал ь ­
нейшим увеличением z становится заметной диффузия из направ­
ляемы х мод в моды оболочки. В случае оптически менее плотного 
покрытия мощность этих мо|д может распространяться на всю 
длину внутриобъектовой ВОСП. Следует отметить, что при этом 
практически не изменяется характер  распределения мощности по 
модам оболочки, а происходит лишь уменьшение абсолютных зн а­
чений мощности (кривая 3 ,4 ) .  Таким образом, у  световодов 
с описанными выше оптико-геометрическими параметрами вслед- 
ствии постепенного перераспределения мощности м еж ду направ­
ляемыми и оболочечными модами часть оптической мощности 
присутствует в оболочке и участвует в передаче оптического сиг­
нала. Указанный режим можно считать целесообразным для 
внутриобъектовых ВООП, однако окончательный вывод может 
быть сделан после определения величины потерь и дисперсии в т а ­
ком световоде.
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Е. В. ВОРОНЦОВА

ОПТИЧЕСКИЙ СМЕСИТЕЛЬ МОД 'С (ИЗМЕНЯЮЩИМИСЯ 
ПАРАМЕТРАМИ

При разработке компонентов волоконно-оптических систем 
передачи (ВОСП) необходимо учитывать зависимость затухания, 
вносимого компонентами ВОСП, от условий возбуждения много- 

/модовых волоконных световодов (М В С ). Используемые в ВОСП 
источники излучения Обладают существенной неоднородностью 
пространственного распределения интенсивности. Колебания ин-

- тенсивности в пределах 1—3° могут достигать 50 % [1 ]. Это при­
водит к возбуждению к ак  направляемых, так  и вытекающих мод 
и плохо прогнозируемому распределению мощности по модам. 
В связи с этим необходимо обеспечить стабильность параметров 
источника, чтобы при измерениях всегда использовать незначи­
тельно отличающиеся распределения мощности по м одам .

Известны три основных типа воспроизводимого межмодового 
распределения мощности (М РМ ) передаваемого сигнала, которое' 
можно использовать при измерениях. Это равновесное, стацио­
нарное и некое промежуточное распределение, получаемое с по­
мощью цепочки из последовательно соединенных ступенчатых 
и градиентных световодов.

Равновесным М РМ  считается распределение, полученное при 
возбуждении М ВС ламбертовым излучателем, т. е. при равно­
мерном возбуждении всех модовых групп.

Стационарное модовое распределение — это распределение, 
которое получено на выходе длинного (порядка нескольких кило­
метров) М ВС, т. е. когда вытекаю щ ие моды фактически исчезли 
и трансформация передаваемой ^мощности м еж ду направляемыми 
модами, вы званная наличием микро- и макродефектов в опти­
ческом волокне, привела к получению постоянного по длине М РМ . 
Искусственно создавая сильную связь мод в М ВС, можно полу-, 
чить распределение, близкое к стационарному и в коротких от­
резках волокна.

Третий тип распределения может быть получен с помощью, 
многозвенного смесителя мод, который состоит из последователь­
но соединенных коротких (1,5— 2  м) отрезков градиентного и сту­
пенчатого волокна [2 ] ,
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В связи с тем, л что стационарное распределение наиболее р ас­
пространено при проведении измерений затухан и я, вносимого пас­
сивными компонентами ВОСП, разработано множество устройств, 
дающих на выходе распределение, близкое ;к стационарному. 
Такие устройства — смесители мод — создают сильную связь 
м еж ду отдельными группами мод и вызываю т распределение 
передаваемой мощности й еж ду  ними. Простейший из данных 
устройств — смеситель, получаемый при помещении световода 
м еж ду д вум я  листами абразивной бумаги с соответственно по­
добранным диаметром зерна [3 ]. Указанный способ невыгоден, 
потому что сильная связь мод в этом случае достигается за  счет 
возникновения достаточного количества новых дефектов, микро- 
изгибов, напряжений, что в конечном итоге приводит к разру­
шению М ВС. Этот смеситель имеет еще один существенный не­
достаток — большую величину затухания.

Д ругой чаще всего используемый смеситель — 5 -образный 
смеситель. Он изготавливается путем навивки световода на штыри 
с радиусом, близким к критическому для данного световода 
и фактически является сочетанием омесителя и модового фильт­
ра .поскольку вы зы вает не только перемешивание отдельных мо- 
довых групп, но и выводит моды высоких порядков. Однако такой 
изгиб вы зы вает разрушение волокна и приводит к выходу в обо­
лочку и затуханию  не только вытекаю щ их мод, но и- определен­
ной части направляемы х мод.

И деальным смесителем мод является  волокно с длиной, пре­
вышающей длину связи мод. Н едостатком такого смесителя я в ­
ляется некоторая громоздкость, т а к  к ак  для достижения стацио­
нарного М РМ  необходимо использовать волокна длиной не ме­
нее 1 км.

В последнее время в качестве смесителей мод было предло­
жено использовать многозвенные световоды [2 ] .  Р абота такого 
смесителя основана на том, что лю бая бесконечная последова­
тельность пар звеньев с различными профилями показателя пре­
ломления обладает предельным модовым составом, который вос­
производится при стыковке с любым источником света, имеющим 1 
неизвестную диаграм м у излучения. Однако такой смеситель пред­
полагает равенство диаметров и числовых апертур звеньев и их 
полное геометрическое согласование.

Все известные смесители мод обладаю т одним существенным 
недостатком : каж ды й смеситель мод, обеспечивая некое М РМ , 
в то ж е  время формирует свое значение пятна излучения и чис­
ловой апертуры выходного пучка.

Применяя различные смесители, можно получить значитель­
но отличающиеся др уг от др уга  значения затухания в исследуе­
мом М ВС. Считается, что в оптическом волокне достигнуто ста ­
ционарное распределение, когда пятно излучения и числовая 
апертура выходного пучка равны 70 % от первоначальных зн а­
чений диаметра сердцевины и числовой апертуры волокна. П ред­
лагалось д аж е  использовать «70 % отрезки» дл я  'формирования
132



втаийонарного М РМ  6  ш керяем ом  М ВС [4] . Но М й отр*зкн 
очень чувствительны к изменениям условий засветки  и не сгл а­
ж иваю т неоднородности пространственного распределения интен­
сивности источника излучения. Поэтому необходимо создать сме­
ситель мод с изменяющимися оптическими параметрами, чтобы 
можно было выдерж ивать условия стационарности и 70 % воз­
буждения. Такой смеситель можно получить, использовав трех­
звенный смеситель мод и д ва  модовых фильтра. Рассмотрим р а­
боту такого смесителя на примере Г—С—Г цепочки: буквой Г 
обозначено звено с квазипараболическим профилем показателя 
преломления (П П П ), буквой С — звено с квазиступенчатым 
ППП. В работе [2] получено аналитическое выражение для 
трансформированного модовош состава в случае, если апертуры 
и радиусы звеньев равны и при условии их полного геометриче­
ского согласования, т. е. при прохождении сигнала через идеаль­
ную цепочку. Тогда модовый состав трансформируется в соответ­
ствии с выражением

г ■ - '
0

где х^ 2, XI и 0.я-2, (к — нормированные постоянные' распростране­
ния я  медовые составы на выходе {г—2 ) и г-го звеньев с парабо- 
лячеюким Л И П . Модовым составом () здесь будет назы вать мощ­
ность, приходящуюся на одну моду вырожденной группы мод.

Нормированная постоянная распространения^ определится сле­
дующим образом:

* = т ( 1“ ' т 1 з г ) ’ (2)
где р — постоянная распространения, характеризую щ ая погон- 

, ную фазовую зад ер ж ку  на данном луче; щ — показатель пре­
ломления на оси М ВС; кй — волновое число в вакуум е.

Из формулы (1) следует, что при равномерном возбуждении 
всех мод, когда <3 1 (Х) =  1,

<Эз (-^) =  1 — <3)

где 623 — модовый состав в 3-м звене Г—С—Г депочки.
Наличие такого модового распределения в третьем звене сме­

сителя мод можно проверить, , использовав метод измерения ин­
тенсивности излучения в ближней зоне [5 ].

Измерения по методу ближней зоны основываются на сле­
дующих предложениях:

а ) все моды с постоянными распространения, лежащ ими в ин­
тервале (р, р+ кф ), имеют одинаковую мощность;

б) возбуж дается большое число мод и для вычисления интен­
сивности излучения в ближней зоне применимо приближение гео- 

.метрической оптики;
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в) фазы кбд случайны НО отношению друг к Другу, так  ЧЇО 
на выходном торце происходит некогерентное сложение их полей.

Распределение интенсивности связано с модовым составом 
таким образом (4 ) : *

Д

у ( г ) = _ ^ і_ |  йхСЦх), (4 )

*  О

а  — параметр, принимающий значения от 1 до оо.
Вычисление распределения интенсивности при известном мо- 

довом распределении С}(х) и известных параметрах М ВС не пред­
ставляет труда. '

Д ля контроля вида распределения интенсивности использова­
лась система видеоконтроля, которая вклю чает в себя источник 
излучения, микроскоп, телевизионную кам еру, дисплей профиля 
интенсивности, монитор, блок считывания размеров кривой про­
филя интенсивности. Неизменность модового распределения на 
выходе смесителя можно проверять по разработанной нами ме­
тодике. Так к ак  М РМ , получаемое с помощью смесителя мод, не 
должно изменяться при изменении условий засветки, то и про­
филь распределения выходной интенсивности в ближнем поле не 
должен изменяться при изменении условий возбуждения иссле­
дуемого смесителя. Реализовать предлагаемую  методику провер­
ки смесителей мод можно при наличии системы видеоконтроля. 
Изменение условий засветки  достигается изменением апертуры 
источника излучения от значения 0,05 до 0,5, т. е. от величины, 
значительно меньшей средней апертуры волокна, до величины, 
существенно превышающей ее.

Контроль ширины кривой интенсивности осущ ествляется по 
монитору с помощью блока считывания размеров кривой профи­
л я интенсивности. Если смеситель дает на выходе стационарное 
М РМ , то ширина кривой интенсивности на уровнях 60 %, 70 %, 
80 % дл я  градиентного волокна и на уровнях 10  % и 2 0  % 
для ступенчатого волокна не долж на изменяться при двух  опи­
санных значениях апертуры источника. Данные уровни интенсив­
ности были выбраны как  наиболее чувствительные к изменению 
условий засветки.

К ак  указы валось , трехзвенный смеситель мод предполагает 
полное согласование звеньев по диаметрам  и числовой апертуре 
и точную геометрическую стыковку. Этого можно избежать, обес­
печив условие «70 % возбуж дения» второго (ступенчатого) во­
локна. Д ля этого на 1-м градиентом звене необходимо изгото­
вить модовый фильтр.

Наиболее удобным в  данном случае является ш иральный мо­
довый фильтр, в котором часть М ВС н ам аты вается без натяж ения 
на цилиндрическую оправку с соответствующим диаметром [б ]. 
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Ш  литёра1йфйкх кй'очййкбв йзвестно [6 }г что излучатель 
возбуж дает М ВС и излучение распространяется по сердцевине, 
вплоть до изгиба с радиусом кривизны Р. На изгибе наруш аю тся 
условия полного внутреннего отражения для части волноводных 
мод сердцевины. Ч асть излучения выходит при этом в оболочку. 
Излучение, покидающее сердцевину, возбуж дает часть волновод-

ных мод оболочки из совокупности: где й = —  ; р0 —

постоянная распространения мод оболочки; п0 — показатель пре­
ломления оболочки. Моды оболочки л еж ат  в интервале1 ч.'ЭД 

Величина Рь Рг определяются для градиентного волокна из 
соотношений [6 ]

^  =  кп е̂хр [ (— г +  р)//?]; 

р2 =  А л л е х р [ ( —  г  —  р ) / / ? 1 ,  (5)

где Пк — показатель преломления материала, окружаю щ его серд­
цевину; г — радиус оболочки М ВС; р — радиус .сердцевины; 
Н — радиус кривизны изогнутого волокна. '

К ак  известно, в реальных М ВС за оболочкой имеется либо 
силиконовое, либо эпоксиакрилатное покрытие, что приводит 
к сокращению интервала постоянных распространения мод обо­
лочки: &Ппокр 5̂ Ро^5&Я(Ъ где По ■— ПП оболочки, ппокр — ПП покр.

При определенных радиусах изгиба величина кппокр достигает 
значения Р[ и начинается «выход излучения из оболочки в  по­
крытие, что в свою очередь приводит к уменьшению числа мод 
излучения в сердцевине М ВС. Таким образом, можно регули­
ровать диаметр пятна излучения и апертуру пучка, н ам аты вая 
его на цилиндрические оправки с различным диаметром. Однако 
отметим, что .волокна с силиконовым покрытием при изготовле­
нии модового фильтра требуют очень малых радиусов изгиба. Из 
соотношений (5) вытекает, что выход излучения из оболочки 
в покрытие для кварц-кварцевых градиентных МВС с диам ет­
ром сердцевины 50 мкм и £
оболочки 125 м км , и силико- 1  ̂ "
НОВЫМ покрытием (Ппокр»
— 1,39) начинается при зг
» 0 ,8  мм, что значительно 
меньше допустимых радиу­
сов изгиба волокна. Поэто- 28 ' 
му наиболее удобными для 
изготовления модовых филь- 8
тров ЯВЛЯЮТСЯ 'Световоды с *
эпоксиакрилатным покрытием.

Из изложенного следует, что на основе трехзвенной цепочки 
М ВС с различными профилями показателя преломления можно 
получить оптический смеситель мод с изменяющимися парам ет­
рами. Д л я  этого на 1-м и 3-м звеньях одпочки, выполненных из
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М ВС в эпоксиакрилатном покрытии, необходимо сформировать 
модовые фильтры. •

Неизменность медового распределения, даваем ого  таким см е­
сителем, можно контролировать по распределению выходной ин­
тенсивности в ближнем поле. Необходимые значения пятна излу­
чения и апертуры выходного пучка можно получать с помощью 
цилиндрической олравки соответствующего диаметра. Н а рисунке 
приведена зависимость размеров пятна излучения (сплошная кри­
в ая ) и числовой апертуры ш триховая) выходного пучка от ди а­
метра справки  модового фильтра. Используя эту зависимость, 
можно настраивать смеситель для работы с  М ВС, имеющими 
любые оптические параметры. Та>ким образом, .предлагаемый 
смеситель мод обеспечивает стабильное М РМ , независимое от 
характеристик источника излучения, и позволяет обеспечить 
у большого числа пользователей оптимальные условия при изме­
рениях вносимого затухания.
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