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У ДК  621.396

В. Н. М АН Ж О С, д-р техн. наук, В. Н. К О К И Н , канд. техн. наук,
А. А . АГА Д Ж А Н О В , А. А. А Д А М О В И Ч

АСИМПТОТИЧЕСКИ ОПТИМ АЛЬНОЕ ОБН АРУ Ж ЕН ИЕ ПОЛЕЗНЫ Х  
СИГНАЛОВ НА ФОНЕ НЕГАУССОВЫХ ПОМЕХ

С целью упрощения синтезируемых устройств обработки сигна* 
лов на фоне помех последние в большинстве случаев полагают 
гауссовыми. В то ж е время реальные помехи радиотехническим 
средствам обработки во многих случаях могут заметно отличаться 
от гауссовых, причем неизвестным образом. Д ля  повышения эффек­
тивности обработки сигналов в этих условиях возникает задача 
непараметрического оценивания неизвестных законов распределе­
ния помех. В общем случае решение указанной задачи является 
чрезвычайно сложным. Поэтому в процессе такого решения исполь­
зуется ряд упрощающих условий, которые могут иметь место на 
практике. Главные из них: стационарность колебаний помехи на 
интервале оценивания закона ее распределения, а такж е незави­
симость соседних дискрет помехи во времени. Перечисленные 
условия позволяют сравнительно просто находить необходимую 
при синтезе устройств оптимальной обработки многомерную плот­
ность вероятности помехи на основе получения предварительной 
оценки только одномерного закона ее распределения:

.¥
р ( у г, у 2, . . . , у ы) =  Г\  р { у ^ .  ( 1)

Известно [1—3], что конструктивным при обработке сигналов 
на фоне негауссовых помех является ассимптотически оптималь­
ный обнаружитель (АОО). Д остаточная статистика последнего, 
например, для частного случая обнаружения сигнала со всеми 
известными параметрами имеет вид

N

1п / =  ^  5гф(г/£), . - (2)

где характеристика нелинейного безынерционного элемента (НБЭ) 
Ф(у)  определяется эквивалентными соотношениями

Ф(у) =  - а \ п Р ш у  =  -  . (3)

Здесь I — отношение правдоподобия, я — ожидаемый (опорный) 
сигнал, у — з - \ - п — аддитивная смесь полезного сигнала и помехи, 
N  — количество дискрет выборки полезного сигнала и помехи, 
р ( у ) ,  Р ( у )  — плотность и функция распределения помеховых коле­
баний. При синтезе АОО полагалось отношение сигнал-помеха 
< ? <  1, Л/->-оо.
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Согласно (2) при синтезе АОО необходимо найти оценку харак­
теристики НБЭ ср (у) на основе ограниченной выборки из М  дискрет 
колебания помехи. Такую оценку согласно (3) можно получить либо 
на основе однократного дифференцирования плотности вероятности р (у), 
либо с помощью двухкратного дифференцирования функции распреде­
ления F (у).  С этой целью в устройстве обработки необходимо получить 
соответствующие оценки р (у) или F (у). На практике предпочтительно 
получение оценки ф (у) на основе однократного дифференцирования
оценки р (у). Это объясняется тем, что оценки р(у),  F(y ) ,  полученные 
на основе выборки конечного объема, являются «зашумленными». 
В этом случае получение качественной оценки ф (у) на основе двух­
кратного дифференцирования F (у) сопряжено с относительно большими 
вычислительными затратами.

В литературе известны методы получения оценок плотности веро­
ятности р \у) случайных величин по выборкам конечного размера, на­
пример, методы получения ядерных оценок р  (у) [4; 5]. В то же время 
вопросы непосредственного использования этих оценок для синтеза 
алгоритмов АОО и, в частности, для получения на их основе оценок

Рассматривается возможность использования ядерных оценок р (у) 
для получения оценок характеристик Н БЭ $ (у), а также определяется 
необходимый размер выборки, при котором энергетические потери 
полезного сигнала в АОО относительно небольшие.

В качестве исходной применяется ядерная опенка Розенбла- 
та — Парзена:

где г/(- — элементы входной выборки, I =  1, М; к — весовой коэффи­
циент; К  (г) — ядро. Среди ряда известных в литературе видор ядер 
используем, так называемую, оптимальную форму ядра [6]

Особенность ядерной оценки р{у)  на основе ядра (5) — практическая 
независимость точности от вида оцениваемой плотности вероятности. 
Весовой коэффициент к,  определяющий ширину окна ядра К  (2;) =

плотности. Однако на практике величину к можно приближенно на­
ходить по соотношению к (М) =  V а 2[ М 0’2, где о2 — дисперсия с л у  
чайной величины.

характеристик НБЭ ф {у) =  — оказались малоисследованными.
р( у )

м

(4)

(5)

принципе зависит от априорно неизвестной функции
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Используя (4), (5), находим оценку $(«/) согласно (3). С учетом

обозначения г . = ( у — у ^ / к  найдем предварительно производную
м у

=  ~  '— 'р {у) — ^  К  (2,-), или после подстановки К{гс) согласно (5)

м
________/6\

<1у ~  М}1а1 0 / 5 ^  “  ! '
*=1

Используя далее р(у)  (4), получаем оценку
м м

ф (0  =  э г £ г‘ / 2 (1'“ 2?/5)- (7)
г= 1 »=1

Оценку ф (г/) сравниваем с соответствующей оценкой ср0 (у), кото­
рой отвечает выборка бесконечного размера (М  -*■ оо). В качестве 
исходного для расчета ф0(у) рассмотрим нормированный (о2 =  1) об­
общенный гауссовый закон с плотностью

V '

р  ^  =  г И т Й ) е х р  [ ~ ~ 1 у  ^ Ь / 2 ] ’  *  ( 8 )

где Г ( - ) — гамма-функция, |х = Г (3 /Ь )/Г (1 /Ь ) , Ь — параметр рас­
пределения. При значении параметра Ь= 2 (8) описывает гауссов­
ское распределение помехи, при 2 распределение (8) приближ а­
ется к прямоугольному, соответствующему, например, внешней по­
мехе типа ограниченного («подрезанного») шума и, наконец, при 
Ь < 2  распределение ( 1) обостряется, а на его краях появляются 
«хвосты», что соответствует по,мехе импульсного типа.

В соответствии с (8) оценка ф0(г /)= ,—й \ п р ( у ) / й у  имеет вид

Фо(^) =  Ь ^ у \ у \ ь- 2. (9)

На рисунке, поз. а показаны распределения (8) для значений пара­
метра 6 =  0,7, 2, 10; поз. б  — оценки характеристик НБЭ Ф0(у) (9) 
и $  (у) (7) для параметра Ь =  0,7. Оценка рассчитывалась по выбор­
ке размера М  =  104, сформированной в соответствии с плотностью 
вероятности (8).

Эффективность АОО применительно к двум оценкам ф0 {у) 
и Ф(У) определялась на основе достаточной статистики (2) с по­
мощью математического моделирования на ЭВМ соответствующих 
кривых обнаружения. Указанные кривые рассчитывались для трех 
характерных случаев.

1. Обнаружение полезного сигнала гауссовским обнаружителем 
(оптимальным для гауссовской помехи) на фоне негауссовых 
помех.

2. Обнаружение полезного сигнала АОО на фоне негауссовых 
помех с использованием оценки фд(у) согласно (9).
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3. Обнаружение полезного 
сигнала АОО на фоне негауссо­
вых помех с использованием 
оценки ф {у) согласно (7). При 
этом длина обучающей выборки 
для построения оценки ф (у)  
составляла М  =  104 отсчетов.

Расчет кривых обнаружения 
для перечисленных случаев 
был проведен для выборки р аз­
мера N = 5 0 0  для одинаковой 
дисперсии помехи а2 — 1 и ус­
ловной вероятности ложной 
тревоги ^лт =  10-2. В каче­
стве помехи использовались не­
зависимые отсчеты случайной 
величины, распределенной по 
закону (8) с параметром Ь =  0,7. 
Результаты  расчета кривых об­
наружения представлены на 
рисунке, поз. в кривыми 1, 2, 3 
соответственно.

Н а основе моделирования 
и кривых обнаружения (рису­
нок, поз. в) можно сделать вы­
воды. Если число дискрет вы­
борки Ы~> 200, ход кривых об­
наружения применительно к 
гауссовскому обнаружителю  
(кривая 1) практически не з а ­
висит от закона распределения 
помехи при ее постоянной мощ­
ности.

При обработке сигналов с 
помощью АОО на фоне негаус­
совых помех кривые обнару­
жения (кривые 2, 3) заметно 
смещаются влево по отношению 
к гауссовскому обнаружителю  
(кривая / ) ,  что соответствует 

энергетическому выигрышу первого обнаружителя по отношению 
ко второму-. Так, для случая выбранной помехи с параметром 6 =  0,7 
и вероятности правильного обнаружения /> =  0,9 выигрыш составля­
ет примерно (а =  20 ^  (3,7/2,0) = 5 ,3 4  дБ.

Использование экспериментальной характеристики Н Б Э  ф (у)  
вместо теоретической фо(г/) с числом дискрет выборки N > 2 0 0  
приводит к незначительному энергетическому проигрышу в полез­
ном сигнале. Так, для £) =  0,9 он составляет около 1,2 дБ, выигрыш

5?
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АОО при негауссовой помехе по отношению к гауссовому обнару­
жителю  не менее 4 дБ.

Таким образом, при воздействии на АОО помехи с гауссовским 
распределением последний обеспечивает эффективность обнару­
ж ения не хуже, чем гауссовский обнаружитель. При негауссовской 
помехе АОО обеспечивает энергетический выигрыш по сравне­
нию с гауссовским. Выигрыш увеличивается по мере расхождения 
закона распределения негауссовской помехи по сравнению с гаус­
совской.

Учитывая, таким образом, относительную простоту алгоритма 
вычисления характеристики Н БЭ ф(у)  (7 ), можно сделать вывод 
о целесообразности его практического использования в условиях 
воздействия помех с неизвестным законом распределения.
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М ОДИФ ИЦИРОВАННЫ Й РЕКУРРЕНТНЫ Й ПОИСК 
СЛОЖ НЫ Х СИГНАЛОВ

Известен ряд задач, например, задача измерения больших 
расстояний, когда требуемая база используемых сложных сигна­
лов долж на быть очень большой (порядка 10 000 и более) при 
сравнительно малой полосе частот, занимаемой сигналом и при 
больших отношениях сигнал-шум в полосе сигнала [1]. В таких 
задачах  устройства циклического и параллельно-последовательного 
поиска сложных сигналов оказываю тся уже малоэффективными. 
Лучш ие результаты могут быть получены при использовании 
методов поиска, предполагающих посимвольный прием сложного 
сигнала.

Использование схем посимвольного приема в устройствах 
поиска отрицательно влияет на помехоустойчивость и положитель­
но — на быстроту получения оценок. Поэтому основной задачей 
оптимизации структуры, и параметров устройств, использующих 
методы посимвольного приема, является обеспечение минималь­
ного времени поиска при заданной вероятности успеха и определе­
ние границ, в которых еще возможно уменьшать время поиска 
за  счет учета структурных особенностей сложных сигналов по
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сравнению со временем их циклического и параллельно-последова­
тельного поиска.

' Одним из наиболее эффективных методов поиска сложных 
сигналов для больших отношений сигнал-шум является рекуррент­
ный поиск с одной и двумя степенями обнаружения [2]. При этом 
правильность установки начальных условий генератора псевдо­
случайной последовательности (ПСП ) каждый раз осущ ествляется 
путем корреляционной проверки на отрезке ПСП некоторой дли­
тельности. При уменьшении отношения сигнал-шум возрастает 
вероятность ошибки в символе П СП, что ведет к увеличению числа 
ложных корреляционных проверок и, как следствие — к увеличе­
нию времени поиска.

Поиск на основе использования корректирующих свойств ПСП 
не требует корреляционных проверок и дает хорошие результаты  
при отношении сигнал-шум до — 6 дБ  [3] . Однако при дальнейшем 
уменьшении отношения сигнал-шум для поддержания высокой 
вероятности успешного окончания поиска необходимо увеличивать 
длину обрабатываемого сегмента, что такж е приводит к возраста­
нию времени поиска.

Очевидно, что использовав преимущества этих двух методов, 
можно реализовать достаточно эффективную процедуру поиска 
сложных сигналов при средних отношения сигнал-шум.

Представим поисковую процедуру следующим образом. Осуще­
ствляется посимвольный прием п элементов ПСП, причем к<^п<.№,  
где к, — степень образующего полинома, Л/ =  2Й— 1 — период 
ПСП. Принятый сегмент анализируется на отсутствие в нем оши­
бок. Если ошибок нет, осущ ествляется корреляционная проверка 
правильности синхронизма. Если корреляционная проверка дает 
Положительный результат, поиск считается законченным, если 
отрицательны й—-поиск начинается с начала. Если принятый сег­
мент содержит ошибки, то он сдвигается на один разряд, прини­
мается очередной элемент и анализ повторяется. Таким образом, 
поисковая процедура является двухэтапной. На первом этапе 
осуществляется проверка методом декодирования, и, если резуль­
тат проверки положительный, на втором этапе осуществляется 
корреляционная проверка.

Д ля определения вероятностно-временных характеристик дан­
ного метода поиска поисковую процедуру представим в виде граф а 
переходов (рис. 1) . Состояние 5 соответствует успешному оконча­
нию поиска, состояние 7 — ложному синхронизму. П роизводящ ая 
функция вероятности перехода из начального состояния в погло­
щающее, соответствующее успешному окончанию поиска, будет 
равна

Я Л Л  _____________________________________ ^ 1Р П Р Р _______________________ ___________________________________  т

где р — вероятность правильной оценки элемента ПСП; Р ио — веро­
ятность необнаружения ошибки в «-разрядном сегменте ПСП; Р и —
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вероятность правильного обнаружения; /V  — вероятность ложной 
тревоги; I — длина корреляционного отрезка.

Конечную вероятность успешного окончания поиска найдем 
из выражения (!) при 5 =  1:

р  рПР° ________________ (2 )
к р пР о  +  Р р Р Н0{ 1 - р ") ■ ™

Д ля определения закона распределения времени поиска пред­
ставим Н ( з )  в виде ряда

СО I

• н  ® = I ]  Е  5(п+/)(/+1)+г' - у (5) рпр°  к 1 -  рп) I1 -  р но)]'~/ х

' *  [РНо(1 р п)(  1 - Р Р) + р п { 1 - Р о ) ] 1 ,  
откуда получим искомое распределение

Р  (<7) =  рпРо  [ 1 -  РпРо -  Р й0Рр (1 -  Рп)\ч.
Тогда вероятность успешного заверш ения поиска за <? попыток 
будет равна

Р  V  П (3) Пп р  _ 1 ~  П -  РПР0  -  Р «°Р »  ~  РП" 9+1я - ^ Р к Ч )  Р Ро рпр0 +  р яорр (1 - рп)
1 = I

(3)

Если число попыток будет бесконечно большим, то выражение
(3) переходит в (2). Д ля определения моментов распределения 
времени поиска найдем первую и вторую производные от произво­
дящей функции при 5 =  1:

т л = Р к .

У(1-Ря)

Рис. 1 Рис. 2

Тогда математическое ожидание и дисперсия времени поиска будут 
равны [4]

д  #  Г Г  1 _ { п + [ ) [ р * ( 1 - Р п о ) + Р к о \

М [£] ^1 Ппр_ л. р^р и _пп\ » (4)

О Щ  =  т2 — ГП.1 +  т 1

рпр0 +  ррра0( 1 - р п ) . 
Я д [^ (1 - Р но) + Р но] ( п + 0 а

(5)
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В выражениях (4) и (5) искомые величины выражены через 
число элементов П СП, т. е. проведена нормировка .относительно 
длительности единичного элемента сложного сигнала.

Анализ выражений (2) — (5) показывает, что для уменьшения 
времени поиска необходимо уменьшать число ложных корреля­
ционных проверок. Это возможно, если п  — разрядный сегмент 
имеет достаточно большое минимальное кодовое расстояние d. 
Однако для увеличения d необходимо увеличивать и длину прини­
маемого сегмента п, что приводит к увеличению времени поиска. 
Расчеты, проведенные для ПСП длиной 1023 элемента, показы ­
вают, что целесообразно величину п  выбирать равной 15. В этом 
случае d = 3, что позволяет сохранить вероятность необнаружения 
ошибки на достаточно небольшом уровне. При этом вероятность 
необнаружения ошибки определяется выражением [3]

П

Рно =  2 - ^ - ^ [ ^ ( \ - р У р п-1.
i=d

Вероятности правильного обнаружения и ложной тревоги на 
этапе проверки будут равны [2]

Ро  =  0,5 {1 +  erf [(1 -p jy Y T f t» ] } .
PF =  0,5 {1 — erf [ р У Т Щ Г + Щ ] } ’

где h 2 — отношение сигнал-шум на входе; р — нормированный порог
X

обнаружения; erf (х) =  2/К п  j  exp (— t2) dt  — функция ошибок.
о

Задача  оптимизации параметров системы поиска сводится 
к  нахождению значений двух параметров / и р, которые удовлет­
воряют заданной вероятности успешного заверш ения поиска (2) 
и минимизируют среднее время поиска (4) при фиксированной 
длине обрабатываемого сегмента п  и отношении сигнал-шум. Эта 
задача, относящ аяся к задачам  нелинейного программирования, 
была решена методом наискорейшего спуска. Н а рис. 2 показан 
график зависимости величины M0 =  M [L] от отношения сигнал- 
шум при оптимальных значениях / и р а при Як =  0,99; п =  15, 
6 = 1 0  для фазоманипулированных сложных сигналов длины 1023 
элемента (кривая 1). Д ля  сравнения приведена зависимость вели­
чины М0 от h2 для поиска с последовательной оценкой символов 
ПСП [2] (кривая 2) и для поиска с использованием корректирую­
щих сегментов ПСП  [3] (кривая 3).  Анализ графиков показывает, 
что при Ь? > —ЗдБ предпочтителен поиск с использованием коррек­
тирующих свойств сегментов П СП, а при дальнейшем уменьше­
нии отношения сигнал-шум наилучшими характеристиками обла­
д ает  модифицированный рекуррентный поиск.
10



Таким образом, рассмотренная процедура поиска достаточно 
эффективна в условиях, когда возможен поэлементный прием П СП, 
проста в реализации и позволяет значительно сократить время 
поиска по сравнению с другими известными методами поиска.
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АППАРАТУРНЫ Й КОНТРОЛЬ ДИ СКРЕТНЫ Х ОРТОГОНАЛЬНЫХ  
ПРЕО БРАЗО ВАН И И

Ц ифровая обработка сигналов (ЦОС) — одно из быстрораз- 
вивающ ихся направлений техники, находящ ее все более широкое 
применение. Основу ЦОС составляет решение двух важных 
задач  — вычисление свертки и спектральный анализ. Решение 
этих важных задач в большинстве случаев связано с реализацией 
дискретных ортогональных преобразований (Д О П ) [1].

Н а результаты вычисления Д О П  оказываю т влияние различные 
внешние факторы, в том числе отказы  и сбои аппаратуры. Таким 
образом, информация на выходе вычислителя Д О П  может быть 
искаж ена из-за нарушения условий его нормального функциони­
рования. Ф акт искажения выходной информации должен быть 
выявлен и либо сформирован признак искажения, либо информа­
ция долж на быть восстановлена.

Существуют два принципиально отличных подхода к ' обеспе­
чению надежности аппаратуры. Первый основан на использова­
нии исключительно надежных компонентов в устройствах Д О П  
и защ ите этих компонентов от внешних воздействий. Однако 
повышению надежности элементов есть предел, обуслорденный 
применяемой технологией, поэтому преимущественное применение 
для увеличения надежности находит второй принцип — принцип 
отказоустойчивости [2].

Наиболее общей характерйстикой отказоустойчивости является 
вероятность правильного решения задачи в условиях отказов 
и сбоев [3], а основным средством достижения отказоустойчиво­
сти является временная и  аппаратурная избыточность, которая
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может быть введена в целях обнаружения отказа или в целях 
устранения его последствий.

По способу организации [3] контроль разделяю т на програм­
мный, аппаратурный, комбинированный.

Программный контроль [5] основан на использовании специ­
альных программ и требует дополнительной памяти для их хране­
ния. Отсутствие возможности оперативного контроля, больш ая 
временная избыточность, существенно снижаю щ ая производитель­
ность устройства, ограничивают возможности применения програм- ' 
много контроля в отказоустойчивых системах ЦОС.

Аппаратурный контроль [5] связан с обнаружением ошибок 
функционирования с помощью вспомогательного устройства, функ­
ционирующего совместно с исходным. Простейшим методом аппа­
ратурного контроля Д О П  является дублирование узлов или самого 
устройства. Эффективность контроля дублированием высока, 
поскольку вероятность появления одинаковых ошибок в двух 
устройствах с независимыми отказами мала. Временная избыточ­
ность такого контроля невелика, а минимальное значение аппара­
турной избыточности составляет сто процентов [2—4]. Однако, 
в случае возникновения в устройстве отказа или сбоя контроль 
дублированием не позволяет дать ответ на вопрос: результат 
вычислений основной или дублирующей аппаратуры — пра­
вильный?

Этого недостатка лишен мажоритарный метод контроля [2—4], 
основанный на параллельной работе нечетного числа устройств. 
Правильный результат вырабатывается по принципу большинства, 
причем существует возможность корректировать любые ошибки. 
Основной недостаток мажоритарного метода — высокая стоимость 
многократного резервирования.

Ш ирокое распространение в системах ЦОС получил контроль 
по модулю [3; 4 ]. Контроль осуществляется с помощью контроль­
ных кодов, представляю щ их собой остатки от деления чисел на 
некоторый модуль. Н ад  контрольными кодами производятся те ж е 
операции, что и над числами, причем остатки по модулю г от 
результата выполнения операций над числами и от результата 
выполнения тех ж е операций над контрольными кодами в отсут­
ствии ошибок должны совпадать. Аппаратурная и временная 
избыточность устройств с таким контролем зависит от величины 
модуля; наибольшее распространение получил контроль по модулю 
три.

Более эффективные и экономичные процедуры контроля можно 
построить, если полнее учитывать информацию о структуре 
и характере алгоритма. Так, например, в работе (5] предлагается 
метод контроля матричных операций с контрольным суммирова­
нием. Суть этого метода контроля заклю чается в том, что любой 
матрице А  размером л> < т можно поставить в соответствие:

А (Х)— \ ТП' А  — вектор-строку, каждый элемент которого опреде­
ляется путем . суммирования элементов в соответствующем столбце,
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А {2) =  А • 1 т  — вектор-столбец, каждый элемент которого определи 
ется путем суммирования элементов в соответствующей строке, Л(3> — 
=  1„ • А • 1т — число, значение которого равно сумме элементов 
матрицы, где 1 к — /г-мерный вектОр-столбец, все элементы которого 
равны единице.

При этом для матриц А и В  справедливы следующие тождества; 

Л (1) . В — (А - В)(1); А  • В(2) =  (Л • В)<2); Л (1) • В(2) =  (А . б ) (3) (1);
—4(2) /(3)

На основе тождеств можно организовать контроль Д О П , опера» 
ций умножения и обращения матриц. Н аиболее широко для этих 
целей применяется выражение ( 1).

Применительно к Д О П  это выражение приобретает следующий 
смысл: А  — матрица коэффициентов преобразования, В  — матри­
ца временных дискретов сигнала. Таким образом, можно органи­
зовать контроль Д О П  путем вычисления левой и правой частей 
соотношения ( 1) и последующего их сравнения.

Д ля  вычисления левой части (1) необходимо сформировать 
вектор Л (|> путем сложения элементов в соответствующем столбце 
матрицы коэффициентов преобразования. Эту операцию можно 
выполнить заранее и компоненты вектора А < х р а н и т ь  в запоми­
нающем устройстве. В процессе выполнения Д О П  вычисление 
левой части (I) будет заклю чаться в поэлементном суммировании 
дискретов обрабатываемого сигнала с весами, определяемыми 
вектором А ^ \  Д ля вычисления правой части необходимо получить 
сумму спектральных составляющих.

Структурная схема устройства Д О П , в котором контроль осно­
ван на этом принципе, а выходные данные формируются последо­
вательно, приведена на рис. 1. Метод характеризуется относительно

Вход Вычислитель
ДОП

Выход

7 ТГ 
бектооаА(|)

І ЇЙ 1

г-ЦП 
ям і-м

1
С хем а

сравнения
ІСигнал

Схема контроля 

Рис. 1

I ошибки
і

высокой вероятностью обнаружения ошибок устройством кон­
троля и малыми значениями аппаратурной и временной избыточ­
ности, поскольку алгоритм контроля несложен, и контрольная 
сумма накапливается параллельно вычислению Д О П .
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Специализированный, ориентированный на Д О П , метод кон­
троля можно построить на основе равенства П арсеваля, которое 
для дискретного случая принимает вид

Л'—1 N —1

. £  1* / 12 =  * - £  (2)
/=0 (=0

или в векторно-матричной форме

Х т* • X  => ~  У т'  • У,

где X  — вектор-столбец отсчетов входного сигнала X;, У  — вектор- 
столбец отсчетов спектра у с Д О П , N — размерность преобразования. 
П роцедура контроля сводится к вычислению левой и правой 
частей выражения (2) и проверке их на равенство. Структурная 
схема устройства при последовательном способе формирования 
выходных данных представлена на рис. 2.

Произведем сравнительный анализ алгоритмов и устройств 
с контролем, базирующихся соответственно на выраж ениях ( 1),

Рис. 2

(2). Алгоритмы основаны: первый — на линейной обработке,, вто­
рой — на квадратичной:

Временная и аппаратурная избыточность обоих алгоритмов 
приблизительно одинакова. Кажущ ую ся сложность в выражении 
(2) составляет операция деления на N. Однако для наиболее рас­
пространенных Д О П  существуют «быстрые» алгоритмы, такие 
как быстрое преобразование Фурье (Б П Ф ), быстрое преобразова­
ние Уолша — А дамара (БПУА) и т. д., для которых N  равно сте­
пени двойки. Поскольку деление на степень двойки можно реали­
зовать сдвигом разрядов вправо или простой коммутацией прово­
дов, то выполнение этой операции не требует дополнительных 
аппаратурных и временных затрат.

Д л я  устройств контроля (рис. 1, 2) характерна неизменность 
их структуры для любого Д О П  и слабая зависимость избыточно­
сти (аппаратурной и временной) от размерности преобразования N,
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Алгоритм с контрольным суммированием (выражение (1 )) 
справедлив для любых матричных операций и имеет возможность 
выявить отказавш ий элемент вычислителя Д О П  [5], а алгоритм, 
основанный на равенстве П арсеваля (выражение (2 ) ) , такой воз­
можности не имеет.

Д ля количественной оценки вероятности обнаружения ошибок 
устройством контроля (рис. 2) производилось имитационное моде­
лирование процесса реализации Д О П  со сбоями. Исходные дан­
ные моделирования: N  — размерность Д О П , М — разрядность 
данных, К  — кратность ошибки, б  — количество искаженных 
дискретов выходной последовательности.

Сбои моделировались на функциональном уровне [6], как 
случайное воздействие на б  дискретов выходной последовательно­
сти, равновероятно искажаю щ ее К  разрядов каждого дискрета.

Результаты  имитационного моделирования приведены в табл . 1. 
В табл. 2 приведены результаты аналогичного моделирования для 
алгоритма с контрольным суммированием.

К ак видно из сравнения табл. 1 и 2, способ контроля выпол­
нения Д О П , основанный на равенстве П арсеваля, обладает до 
16 % большей вероятностью обнаружения ошибок, чем метод 
с контрольным суммированием.

Д ля  оценки затрат количества контрольного оборудования 
и его влияния на общее количество оборудования вычислителя

Т а б л и ц а  1

к 1 2 | 3 4

0  =  1

М  = 4 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

ЧМ =  8 1,0000 1,0000 1,0000 ^оооо7

М =  16 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

6  =  2

/И =  4 0,9779 0,9857 1,0000 1,0000

/И =  8 . 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

М =  16 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

6 = 3

М = 4 0,9959 0,9976 1,0000 1,0000

М = 8 1,0000 1,0000 1,0000 ' 1,0000

М =  16 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

6 = 4

М  =  4 0,9979 1,0000 1,0000 1,0000

М = 8 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

М =  16 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000



Т а б л и ц а  2

к 1 2 | 3 4

в * «  1

М =  4 1,0000 1,0000 1:0000 1,0000

М  =  8 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

М — 16 1,0000 1,0000 1,0000 1,0000

6  =  2

М  =  4 0,8199 0,8757 0,9435 0,9979

Л1 =  8 0,9291 0,9887 0,9942 1,0000

М =  16 0,9633 0,9919 0,9979 1,0000

0 = 3

М  = 4 0,9379 0,9963 1,0000 1,0000

М =  8 0,9819 ' 1,0000 1,0000 1,0000

М =  16 0,9979 1,0000 1,0000 1,0000

6  =  4

М  — 4 0,9459 0,9565 0,9823 1,0000

М =  8 0,9859 .0,9913 1,0000 1,0000

16 0,9939 1,0000 1,0000 1,0000

Д О П  воспользуемся коэффициентом аппаратурной избыточности 
Д ^ о  [7], характеризую щ им увеличение общего объема аппаратур­
ной избыточности из-за применения контроля и вычисляемым по 
правилу А№ 0= { № 0+ ¥ к) /№ 0, где №к — количество контрольного 
оборудования, Ш0 — общее количество оборудования вычислителя 
Д О П , выраженное, например, в количестве логических элементов.

Результаты  оценки коэффициента аппаратурной избыточности 
ДЦ70 для контроля, основанного на равенстве П арсеваля, устрой­
ства последовательной обработки, реализующего БПУА, приведе­
ны в табл. 3, откуда видно, что значения коэффициента аппаратур­
ной избыточности невелики и существенно уменьшаются с ростом 
разрядности обрабатываемых данных и размерности преобразова­
ния. Очевидно, что для систем параллельной обработки значения 
коэффициента аппаратурной избыточности будут еще меньше.

Произведем сравнение метода контроля, основанного на равен­
стве П арсеваля, с наиболее широко распространенным контролем 
по модулю. При контроле по модулю г вероятность обнаружения 
ошибок определяется [4; 7] выражением

где к  — кратность ошибок.
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Числовые значения вероятности обнаружения ошибок устрой­
ством контроля для различных значений модуля г и кратности 
сш ибок к  приведены в табл . 4. А нализ этих значений показывает, 
что для получения вероятности обнаружения ошибок, соизмери­
мой с аналогичной вероятностью, обеспечиваемой методом контроля 
на основе равенства П арсеваля, необходимо использовать большие 
значения модуля г ( г = 7 - М 1 ) .

Оценку аппаратурной избыточности для контроля по модулю г 
МОЖНО Производить по упрощенной формуле [7] А ^ о = ( М - { - М и ) / М ,

Т а б л и ц а З  Т а б л и ц а 4  Т а б л и ц а б

N
ДИ̂ о

К
^обн

Щ
М =  4 М =  8 М =  16 г =  3 г =  7 Г “= 11 Л1 =  4 М =  8 М =  16

4 1,72 1,42 1,37 1 1 ,  1 1 1 ( г - 2) 1,25 1,125 1,0625

16 1,47 1,31 I ,15 2 0,5 0,833 0,9 - 2(л=3) 1,5 1,25 1,125

64 1,15 1,09 1,02 3 0,75 0,861 0,91 3(г—7) 1,75 1,375 1,1875

128 1,10 1,04 1,01 4 0,625 0,832 0,909 4 —Ц) ' 2 1,5 1,25

где М  и Мь, — соответственно разрядность данных и число контро­
лируемых разрядов, причем Мь определяется значением модуля г. 
Результаты  расчета Д№0 (табл. 5) приведены для устройства 
последовательной обработки, реализующего БПУА. Анализ приве­
денных данных позволяет сделать вывод, что для реализации кон­
троля с большим значением модуля г, а следовательно и с боль­
шой вероятностью обнаружения ошибок, требуется больш ая избы ­
точность аппаратуры. В этой ситуации, метод контроля, основан­
ный на равенстве П арсеваля, обеспечивая высокую вероятность 
обнаружения ошибок (табл. 1), требует в 1,5-М ,8 раз меньшую 
аппаратурную  избыточность, чем контроль по модулю.

Анализ операций алгоритма контроля (выражение (2)) и струк­
туры контролирующего устройства (рис. 2) показывает, что реали­
зация метода контроля, основанного на равенстве П арсеваля, 
возможна на существующей элементной базе и эффективна в виде 
БИ С и С БИ С  в силу универсальности алгоритма контроля для 
любого ДО П .

Таким образом, большинство алгоритмов ЦОС основано на 
Д О П , в вычисления которых в силу воздействия внешних факторов 
могут вноситься ошибки. Проведен обзор методов контроля и пред­
ложен специальный метод для контроля результатов вычислений 
Д О П , обладаю щ ий высокой вероятностью обнаружения ошибок 
и малой аппаратурной избыточностью. Он реализуем на существую­
щей элементной базе, и может найти широкое применение при 
построении аппаратуры цифровой обработки.
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ПОКАЗАТЕЛИ ФУНКЦИОНАЛЬНОЙ КОНТРОЛЕПРИГОДНОСТИ  
СИСТЕМ ЦИФРОВОЙ ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ

При создании отказоустойчивых радиотехнических измеритель­
ных комплексов одной из актуальных задач является обеспечение 
функциональной (в реальном масш табе времени) контролепригод­
ности систем цифровой обработки сигналов (С Ц О С ). Сложность 
ее решения определяется непрерывным повышением степени инте­
грации элементной базы  СЦОС и невозможностью четкого разде­
ления их аппаратных и программных средств [1]. Д анное обстоя­
тельство требует пересмотра известного исходного подхода к описа­
нию модели объектов функционального контроля СЦОС на уровне 
автоматного представления с целью обеспечения минимального вре* 
мени восстановления правильности хода процесса обработки при 
минимальной структурной избыточности.

Анализ известных работ по проблеме контролепригодности 
радиоэлектронных систем позволяет выделить три подхода к оцен­
ке меры контролепригодности. Первый ^тривиальный) подход 
связан с установлением частных интуитивных показателей контро­
лепригодности, которые четкой аналитической зависимости с веро­
ятностью успешного использования систем P(t ,  t )  = К г  ( t )P(x )  не 
имеют. Второй подход отраж ает стремление ввести комплексные 
(интегральные) показатели с учетом определенных требований 

к виду их представления (например, [2 ]). Необходимость данного 
подхода заклю чается в том, что являясь линейной комбинацией 
несколько частных критериев, не исключается ситуация неограни­
ченной возможности компенсации уменьшения качества по одному 
частному показателю  за  счет увеличения качества по другому. 
Н аиболее конструктивным является третий подход, развиваемый 
в работах [3; 4 ]. В его основе леж ит оценка достоверности функ­
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ционирования системы «объект контроля — средство контроля» 
в виде условной вероятности

Я ф ( / ) = — -----р (е ^  + Р {- Е)'--------- = - =  Р {ЪЁ)< +  р  {гЕ)(, (1)
Ф К ' ? ( в £ Н Р ( 8 £ ) , +  Р ( 8£ ) ( +  Р ( е £ ) ,  и  Н'

где Р  (££)*, Р(гЕ)(, Р  (ё Е)(, Р ( г Е )1— соответственно вероятности 
правильной (безошибочной) работы объекта контроля, обнаружения 
неправильной работы объекта контроля, пропуска ошибки средством 
контроля, принятия правильного выходного вектора объекта контроля 
за неправильный; г и в, Е  и Е  — соответственно наличие и отсутст­
вие сигнала ошибки от средства контроля, наличие и отсутствие 
ошибок заданного класса в объекте контроля; t  — время, в тече­
ние которого осуществляется функциональный контроль.

Д анная вероятность и коэффициенты достоверности на ее основе 
в работах [2—4] выступают в' качестве прямых показателей функ­
циональной контролепригодности систем. Оценим объективность 
этого утверждения.

Из предположения, что при организации функционального 
контроля для наблюдения доступны лишь входы и выходы объекта 
контроля, а такж е, что объект контроля А  и контрольное устрой­
ство Л*, синтезированы из однотипных логических элементов 
и объем структуры решающего органа значительно меньше объема 
структуры объекта контроля А, меру структурной избыточности 
для обеспечения функциональной контролепригодности определим 
в виде коэффициента

- £и = - ^ -----*1------ -*  =  *п к +  -Л =  /епк +  £нк, (2)лд к А

где ХА0, >м „, Хлк, кпк, &нк — соответственно интенсивности отказов 
части структуры объекта контроля, охваченного (Л°) н неохваченного 
(Лн) контролем, интенсивность отказов контрольного устройства, ко­
эффициент полноты охвата контролем, коэффициент неохвата контролем.

Предполагая взаимную независимость появления ошибок в объекте 
А  и устройстве А к с учетом (1) получим

£>Ф (0 =  Ра (*) Р д к (*) +  Робн ( 1 — ^4 (01 при кпк =  1
и

Оф (/) =  Р а (І) Р д к (І) +  Робн [ 1 — Р А о (01 при Апк <  1,

где Р а {і), Рлк (0. Роби, Р Ао и) — соответственно вероятности безот­
казной работы объекта А,  контрольного устройства А к, вероятность 
обнаружения ошибок выбранным методом контроля, вероятность без­
отказной работы части объекта контроля А,  охваченного контролем. 
При этом

Р  { г Е \  =  [1 - & » ( / )  Р„ (*)] -  Роб» [1 -  РАо (0 Ра ,  (01-
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Так, если Робн = 1  и £пк =  1, то £>ф ({) =  1. Тогда Рл (0 <  £>ф (/) с  1. 
И з этого следует, что говорить об обеспечении функциональной конт­
ролепригодности имеет смысл тогда, когда

Д£>Ф (*) -  АР (*) =  [Яф (/) - Р л (01 -  [Ра (0 - Я д  (ОРд* (/)] >  0. (3)

На рис. 1 представлена зависимость выигрыша в достоверности 
функционирования от величины структурной избыточности к„ при 
различных исходных значениях Р а  (0 и требуемой вероятности обна-

Рис. 1

ружения ошибок Р 0бн (в качестве модели надежности выбрана экспо­
ненциальная модель). Данная зависимость позволяет сделать следующие 
выводы.

Каждая пара {Ра ((), Роби} характеризуется своим целесообразным 
значением коэффициента структурной избыточности й™ах.

Чем выше достижимая вероятность обнаружения ошибок Р 0бн 
метода контроля, тем больше степень свободы относительного 
выбора величины вводимой структурной избыточности.

При равной вероятности обнаружения ошибок Р0бн показателем 
сравнимости различных методов функционального контроля по 
затратам  с учетом требования (3) является коэффициент относи­
тельной избыточности

£ои =  ( С а* - £ и ) / ( С аХ- 1 ) .  (4)
Мерой эффективности различных методов или вариантов реали­

зации одного и того ж е метода функционального контроля для
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заданного объекта является коэффициент эффективности контроля

'ч’ж (Л — Оф (/) кок-

Рассмотрим три примера организации функционального кон­
троля одного и того же объекта А,  который структурно можно 
представить в виде последовательного соединения двух узлов А\  
и Д 2-

Пример !• Объект контроля А  охвачен контролем полностью. 
РА (0 =  0,8353, Ро6н =  1, С ах =  1,535, Ы  =  0,18, (М )тах =  0,0963,
к  =  1,з.

В результате расчета получим: ^  £ =  0,054 <  (Х-л^тах, Рдд, (0 =  
=  0,9474, В фд (Г) =  0,8353 • 0,9474 +  I -0 ,1647= 0 ,9561 , 6ок= (1 ,535—
— 1,3)/( 1,535 — 1) =  0,4393, кэк(Г) =  0,9561 • 0,4393 =  0,4200.

Пример 2. Объект контроля А  охвачен контролем полностью путем
организации автономного контроля каждого узла А х и А 2. Ра ( 0 ~  
=  0,8353, РД1а) =  РА,(0  =  0,9135, Р0бн =  1, С Г =  1.535, С “  =  
=  кТА,\ =  1,52, ^  =  0,0905, (%А ^ ) тах =  (Ялк/ ) т ах =  0,056,
К  =  Ан, =  1,3, (

В результате расчета получим: Хлк  ̂=  Ялй £ =  0,027 <  (Хлк 20max  ̂
Р л к (Л =  (0 =  0,9734, 0 Фл (0 =  Ь Фл (/) =  0,9135 - 0,9734 +  1 X 
X 0*0865 =  0,9757, Офд (*) =  В Фа Ц) • 0 Фл (/) =  0,9520, к» =  ( Ы  +  
+  А**-/ +  и к ( ) 1Ы  =  (0,18 +  0,027 +  0,027)/0,18 =  1,3, £оп= ( 1 ,5 3 5 -
— 1,3)/(1,535 — 1) =  0,4393, кЭК (1) =  0,9520 . 0,4393 =  0,4183.

Пример 3. Объект контроля А  охвачен контролем частично путем
организации автономного контроля только узла Л 2. Ра {1) =  0,8353, 
Робв =  1, к ^  =  1,58, РАг (0 =  0,8395, %а 2 (/) =  0,175, (кА^ш ах  =
=  0,1015, &„л '= 1 ,2 9 .

В результате расчета получим

Хлк/  =  0,0508 <  (кАк/ ) шах; Ра к  (0 =  0,9505; 0 ФЛг (/) =
=  0,8395 • 0,9503 +  1 - .0,1605 =  0,9584; £ Фл (/) =  Р Аг (/) £>Фл, (0 =

=» 0,9950 - 0,9584 =  0,9584 =  0,9536, £ои =  (1,58 — 1,29)/(1,58 — 1) =  
=  0,5, кж (() =  0,9536 - 0,5 =  0,4768.

И з приведенных примеров организации функционального кон­
троля для одного и того ж е объекта видно, что по величинам 
йф(1)  и Кои непосредственно судить о различиях вариантов кон­
троля по глубине и полноте охвата не удается. Поэтому, являясь  
показателями эффективности выбранного метода (методов) функ­
ционального контроля, достоверность функционирования Ьф(1)  
и коэффициент относительной избыточности Кои не могут быть опре­
делены в качестве прямых показателей функциональной контро­
лепригодности. Кроме того, данные примеры позволяют утвер­
ж дать следующее.
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Поскольку результаты  функционального контроля содер­
ж ат  информацию, позволяющую с точностью до охваченного 
контролем объема объекта контроля судить о месте возникновения 
деф екта, то прямыми показателями приспособленности объекта 
к  функциональному контролю является размерность вектора реак­
ции контроля V ,  коэффициенты полноты охвата контролем k aK 
и неохватз контролем согласно (2).

При заданной вероятности безотказной работы объекта контро­
ля Я а ( 0  потенциально достижимые максимальные величины пря­
мых показателей v, кт и k HK определяются приемлемым (мини­
мально возможным) уровнем абстракции модели L ai элементов 
структуры  Ai  объекта контроля А.

При выбранном методе организации функционального контроля 
степень отличия реальных величин показателей v, knyi и кш от их 
потенциальных максимальных значений зависит от возможности 
разбиения всей структуры объекта контроля А  на совокупность 
фрагментов такую, чтобы каждый из фрагментов Ai  мог быть 
описан на заданном уровне абстракции их модели L ai . Ограниче­
нием минимального объема £-го фрагмента является предельно 
допустимая величина коэффициента избыточности при тре­
буемой вероятности обнаружения ошибок Р0бя с учетом, соблю­
дения условия (3).

Степень оптимальности полученных показателей обеспечения 
функциональной контролепригодности долж на оцениваться коэф­
фициентом неохвата контролем ft»с и стоимостью затрат  на струк­
турную  избыточность в виде коэффициента относительной избыточ­
ности коц .

Из данных утверждений следует, что процесс обеспечения функ­
циональной контролепригодности любой восстанавливаемой СЦОС 
является итеративным и в общем случае сводится к поиску такого 
оптимального варианта I  opt размещ ения структурной избыточности 
из всех возможных, для которого имеется решение вида

A>pt =  min шах /  {ü, кПК, k0a, Р а (£), Робн> |дОф(<>—AP(t)>o- (5)
Н̂К> о̂и °> *лк

И сходя из (5) суть решения задачи обеспечения функциональной 
контролепригодности СЦОС радиотехнических измерительных 
комплексов сводится к следующему. Н а основе выбора модели 
описания различных иерархических уровней средств СЦОС, учи­
тывающего тенденции развития их архитектуры и элементного 
-базиса, необходимо разработать метод синтеза структурной избы­
точности и принципы ее введения такие, чтобы обеспечить экстре­
мум прямых показателей v, knK, кНК в соответствии с (5).

П окажем наличие связи между коэффициентом готовности 
кг и показателями функциональной контролепригодности v, knK 
и кНК. З а  основу описания поведения контролируемой СЦОС 
выберем пять возможных состояний с соответствующими вероят­
ностями: P \ ( t )  — состояние работоспособности; p2( t ) — состояние
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обнаруживаемого отказа собственными контрольными устройства­
ми; Р 3( Ц — состояние отказа не обнаруживаемого собственными 
контрольными устройствами; Р ^ )  — состояние двойного отказа 
обнаруживаемого и не обнаруживаемого собственными устрой­
ствами контроля; Р ь ( 0 — состояние обнаруживаемого отказа 
внешними устройствами контроля.

Граф состояний представлен на рис. 2. На графе отраж ено 
условие, что собственные контрольные устройства А/ц ( '1 = 1 , V) 
не контролируются, а возможность появления обнаруживаемого 
отказа в третьем состоянии контролируемой СЦОС объясняется

тем, что в радиотехнических измерительных комплексах использу­
ется, как правило, дополнительный контроль дублированием СЦОС 
[5]. Через ц обозначены интенсивности восстановлений, через у —  
интенсивность обнаружения отказов внешними устройствами 
контроля.

В силу принятых предположений матрица интенсивностей пере­
ходов состояний имеет вид

-{Ка -т Ха ^ ^ А кРойа) кАоРобн (Я.Л+^Л,,—^Л4 °̂обн — ̂ доРобн) О О
^  О 0 0

0 0 —(Ял0Яобя+Т) Кд0Робя У
0 0 и„ — и„ 0
ц , 0 0 0 — |л,

Поскольку для стационарного режима функционирования СЦОС с конт­
ролем (/-»сю ) с1Р/(И =  0 , то решению подлежит система' уравнений!

^ 2 4* 5 — (Ял +  ^Ак — ЯлкРобн) =  0;
Я^о^обнР 1 \^\Р2
(Ял ""К —  Я Л ̂  Р обн —  '^ДоРобн) Р 1  (Яа Р обн “Ь 7) =  0 ’

Я^о^обн^э Н'з^! “  (6)>
<уР3 — р 2Р5 =  0;

£ л = 1.
1—1

Решая систему уравнений (6) относительно Р х и принимая во внима­
ние, что Ка =  \ / Т 0\ у  =  1/Тобн, ц, =  ц , =  {}р, где Р — параметр по­
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тока восстановления на основе автоматической реконфигурации струк­
туры СЦОС; [а2 =  1 / Г в ,  получим

ь  ~  Р ,  _______________________________—___________________________ .

■4" ^пк^обн ^пк “Ь кик (2/гпк +  кнк 1) ^0бн1 ^
X 1Тщ/Твйлф0+ ктР'Л1) +  &тв1

Если объект контроля охвачен контролем полностью и обнаружива­
ются все ошибки, ТО &г =  рР/( 1 +  ри).

Таким образом, в условиях, когда степень интеграции элемент­
ной базы радиотехнических измерительных комплексов и слож^ 
иость разделения аппаратных и программных средств их цифро­
вых подсистем возрастаю т, решение задачи обеспечения функцио­
нальной контролепригодности СЦОС требует поиска нового под­
хода к синтезу структурной избыточности и эффективному ее р аз­
мещению во всех иерархических уровнях СЦОС. При этом реше­
ние диагностической задачи должно быть максимально сведено 
к решению задачи контроля функционирования в реальном мас­
ш табе времени как  на верхних, так  и на нижних иерархических 
уровнях структур аппаратуры  и программ.
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НЕКОТОРЫЕ ОСОБЕННОСТИ СПЕКТРА СИГНАЛА, 
РАССЕЯННОГО НЕСТАЦИОНАРНОЙ ТУРБУЛЕНТНОЙ СРЕДОЙ

Анализ спектра колебаний, принимаемых при обратном рассея­
нии волн турбулентной атмосферой, широко используется для ди­
станционного измерения скорости ветра на различных высотах 
[2—6]. Экспериментально наблю даемые сложная структура спект­
ра и увеличение его эффективной ширины обычно связываются 
с различием радиальных составляющих скорости ветра в разных 
частях рассеивающей области, причем частотному сдвигу ставится 
в однозначное соответствие радиальная составляю щ ая скорости 
ветра [5].

Исследуется влияние на эффективную ширину спектра произ­
водной фазы  рассеянных волн, обусловленной мелкомасштабными
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изменениями структуры неоднородности в процессе ее ЭВОЛЮЦИИ. 
Анализ и физическая интерпретация спектра базируются на моде­
ли рассеивающей области в виде совокупности линейных решеток 
со случайными параметрами [7].

В работе [1] подробно рассматриваю тся задачи рассеяния волн 
в ограниченной области V неоднородной среды, размеры которой 
полностью определяются диаграммами ' направленности передаю ­
щей и приемной антенн системы. В этих условиях вся область V 
соответствует дифракционному пределу пространственной р азре­
шающей способности приемника и воспринимается как  единое 
целое.

Д ругой предельный случай соответствует произвольно высокой 
разреш аю щ ей способности приемного устройства [7] и позволяет 
найти эквивалентную структуру, рассеивающей области, обуслов­
ленную преимущественно свойствами неоднородной среды. А нализ 
и результаты  моделирования приводят к физической модели в виде 
совокупности линейных решеток, оси которых ориентированы 
вдоль вектора рассеяния Б,  а пространственный период при обрат­
ном рассеянии соответствует половине длины волны X.

Д л я  случая однократного рассеяния волн в слабо возмущенной 
среде структура эквивалентных рассеивающих образований описы­
вается выражением [7]

es (г) — F (х) е2п>Ьх • е„ (у, г), (1)

где е5 — параметр среды, имеющий смысл диэлектрической проница­
емости или коэфф ициента преломления; г  — радиус-вектор точки 
с координатами х, у, г\ г„(у, г) — случайная комплексная функция, 
связанная с параметрами неоднородной среды; Ъ =  | В  \ — \ а 0 — a s |, 
а 0 и a s — волновые векторы падающей (основной) и рассеянной волн; 
F { х относительно медленно изменяющаяся функция, характеризу­
ющая протяженность линейной решетки вдоль оси х  и характер 
изменения величины осцилляций параметра es в пределах одной 
решетки. Направления осей координат выбраны так, чтобы вектор В  
был направлен вдоль оси х,  а оси kx , ky, kz в пространстве волновых 
векторов были параллельны соответственно х, у ,  г.

Как видно из выражения (1), для каждой пары фиксированных 
значений у к и zk\ комплексная функция г„{ук, zk) определяет ампли­
туду и фазу волны, рассеянной элементарной (й-й) решеткой. И з 
условия статистической однородности и изотропности среды следует, 
что интервал корреляции функции е0 (у, г) в плоскости у, z должен 
быть порядка длины волны Я.

М одель рассеивающей области V в виде совокупности линей­
ных решеток показывает, каким можно «увидеть» объем V (r ) ,  
облучаемый монохроматической плоской волной, если устранить 
дифракционные ограничения, свойственные приемнику с малой 
апертурой антенны. Н а рис. 1 показана полученная путем модели­
рования структура линейных решеток в области V(r).  И зображ е­
ние эквивалентных рассеивающих структур соответствует сечению
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объема У р )  плоскостью, параллельной вектору рассеяния В.  
8  плоскости перпендикулярной вектору а„ волна неоднородна, 
а  распределение ее интенсивности в этой плоскости по структуре 
и характеру аналогично полю, рассеянному «шероховатой поверх­
ностью». Этот результат согласуется с известными выводами опти­
ческой теории спеклов [8] и позволяет распространить их на рас­
сеяние волн в объемно-распределенных турбулентных средах.

Часто угловая разреш аю щ ая способность приемной антенны не 
позволяет различить детали рассеивающей области, но сложная- 
структура решеток проявляется в спектре принимаемых колебаний, 
если турбулентная среда нестационарна. Разное пространственное 
положение и конечное число ярко выраженных линейных решеток 
в области У(г)  дает основание предположить, что парциальные 
волны, рассеянные этими структурами, создают в аппаратурном 
спектре анализируемого суммарного колебания собственные 
экстремумы на разных частотах, связанных с различными допле- 
ровскими смещениями частоты. Однако, такая интерпретация 
формы и ширины амплитудного спектра рассеянных сигналов тре­
бует известной осмотрительности.

Исследования показывают, что причиной расширения спектра, 
наряду с доплеровскими смещениями частоты, могут быть конеч­
ные значения производной фазы  рассеянных волн, связанные со 
структурной перестройкой турбулентной среды в процессе ее эво­
люции. Д ля оценки влияния этого ф актора в условиях, близких 
к реальному эксперименту, нужно рассмотреть особенности экви­
валентной структуры рассеивающей области, в пределах которой 
скалярное поле флуктуаций параметра г(х ,  у, г )  локально одно­
родно и изотропно [1] . ' ~

Рис. 1 Рис. 2
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Узкополосная селекция и огибающая группы пространственных 
гармоник.  Пусть функция объема V (г) ограничивает область ста­
ционарной неоднородной среды, облучаемую плоской волной 
с волновым вектором а 0.

В пределах этой области мы допускаем существование зон 
Vi с масш табами Li, в каждой из которых справедливо описание 
флуктуаций параметра е характерным значением среднеквадрати­
ческого отклонения 6 i, а поле флуктуаций можно считать стати* 
стически однородным и изотропным. Тогда к каждой из зон Vt 
применимы результаты  анализа, полученные в работе [7]. В этих 
зонах эквивалентная структура рассеивающих образований описы­
вается выражением (1), где функция F ( x) определяет длину 
решетки и ее «огибающую», т. е. связана с размером зоны LXi 
в направлении оси х.

При рассеянии электромагнитных волн в реальной атмосфере 
без гидрометеоров вполне справедливо приближение однократ­
ного рассеяния. В этом случае интенсивность рассеянной парци­
альной волны пропорциональна квадрату эффективной длины 
решетки, совпадающей с характерным масш табом L Xi области 
локальной однородности, причем LXi^>K. В свою очередь, маеш таб 
Lxi определяет ширину полосы 2 р « 2 / L xi пространственных 
Фурье — компонент турбулентности, участвующих в ' рассеянии 
волн с волновым вектором a s. Н апример, если в пределах полосы 
частот ь х = Ь ± р  с эффективной шириной 2р спектральная плот­
ность пространственного спектра турбулентности постоянна, т. е.
| G (А») | 2~ c o n s t ,  то F i ( x ) =  ( \ ln ,x)s\n<2.npx. Таким образом, наи­
больший вклад в интенсивность рассеянных волн вносят (при 
прочих равных условиях) «длинные» решетки, которым соответ­
ствуют наиболее узкие полосы пространственных частот. Это 
цает основание для каж дой пары фиксированных значений у 0 и z„ 
рассматривать линейные решетки как результат узкополосной 
фильтрации (селекции) по волновому числу йх случайного про­
цесса z(x ,  у  о ,  г 0) . При этом «огибающие» линейных решеток обла­
дают всеми особенностями огибающей узкополосного случайного 
процесса.

С другой стороны, каж дая из линейных решеток есть сумма 
группы пространственных гармоник, заключенных в полосе 
b — p < k x <Cb-t-p, — o o < £ y< o o ,  — о о < & г< о о ,  причем составляю ­
щие к  трехмерного спектра турбулентности в этой полосе (за исклю­
чением сферы малого радиуса р) статистически независимы [1]. 
В условиях медленной эволюции турбулентности, когда справед­
ливы результаты  анализа рассеяния на «замороженной» выборке 
случайного процесса е(х,  у, z ) ,  следует, очевидно, ож идать пере­
носа экстремума огибающей узкополосного процесса е(х,  у 0, z„) 
по оси х  с групповой скоростью v, существенно превышающей 
скорость гидродинамического переноса вещества. Модельные экспе­
рименты подтверждаю т такой характер изменения структуры 
решеток, причем перемещение экстремумов с одновременным 
дзменением их величины может служить наиболее «чувствитель-
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«ым» признаком нестационарности рассеивающего объекта. Н а 
рис. 2 показана ф азовая структура линейных решеток, получен­
н ая  при моделировании рассеяния на когерентно-оптическом про­
цессоре с использованием опорного пучка. Х арактер линий равных 
ф аз указы вает на возможные фазовые изменения в линейных 
реш етках при изменении их геометрического положения.

Распределение огибающей и производной фазы.  Эквивалент­
ную структуру линейных решеток ( 1) в »'-той зоне локальной одно­
родности при фиксированных у 0 и г а можно представить в виде

Ь  М  =  Яе ем- (х, у т гп) =  (х) • | гы | • сое [2лЬх +  0< (.г)] =
=  А{ (х) соэ [2пЬх +  0(- (х)],

где 0г- (х) =  arg 8т (х, у 0, 20).
Будем считать, что ЬХ1 =  1 х(1+1), т. е. условия селекции простран­

ственных Фурье-компонент одинаковы для всей группы частот в по­
лосе (Ь— р, Ь +  р) при любых х. Тогда выражение (2) описывает 
узкополосный случайный процесс £ (х), причем А(х )  — огибающая, 
а 0 (х) — случайная составляющая фазы. Поскольку Ьхс X и 2р Ь, 
в результате узкополосной фильтрации (селекции) процесс \  (х) нор­
мализуется [9].

Свойства огибающей и фазы нормального узкополосного про­
цесса, а такж е их производных, подробно рассматривались 
Б. Р . Левиным. Совместная функция распределения вероятностей 
огибающей А,  ее производной А '  и производной случайной состав­
ляю щ ей фазы  0'  для совпадающих значений х  описывается вы ра­
жением [9]

л, А* /  А ' 2+  Л*(0, ,  +  т*) ) ^

" ('4’ А • е > =  5 ^ ; ехр ( ------------- ^ ----------1 ■ (3>

где а 2 — дисперсия флуктуаций параметра среды; <о| =  — (0); 
/?" (0) — вторая производная от функции корреляции процесса £ (х ), 
причем Я"  (0) <  0. Д ля рассмотренного выше примера, когда спект­
ральная плотность в полосе пространственных частот 2р постоянна 
и равна нулю всей этой полосы,. можно выразить через ширину 
полосы [9];

а>1 =  2 л  • 2р/]/г 12 =  2яр/"|/"3.
Из выражения (3) интегрированием по Л и А '  получается функ­
ция распределения производной фазы  0 ':

1 / й'2 \—з/2 •
“<в'>Ы(1+^) • ■ (4)

•Среднее значение производной 0 ' равно нулю в силу симметрии 
функции Дисперсия производной ф азы  может быть сколь
угодно велика, поскольку интеграл .

00

1 0 '2 • ш (0')^0* (5)
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расходится. Д ля численных оценок можно воспользоваться сред­
ним значением модуля производной фазы  | 8' | .  В этом случае

оо

П И =  £ | 0/ [ш(0' ) й 0, =  ю1. ‘ (6)
— оо

О гибаю щ ая А процесса \  (я) описывает элементарную линейную 
реш етку и определяет интенсивность парциальной рассеянной 
волны, причем эффективная длина решетки составляет некоторый 
интервал значений (хь х2) вблизи экстремума огибающей Д. П ола­
гая в этом интервале А ' к ,  О, из соотношения (3) получим совме­
стную функцию распределения огибающей А  и производной фазы  
6 '  решеток:

ш Р(А

Выражение (7), очевидно, характеризует распределение ампли­
туд  и ф аз рассеянных парциальных волн. Когда основная волна 
взаимодействует с «замороженной» выборкой турбулентной сре­
ды, производная фазы  0'  определяет пространственную структуру 
поля рассеянных волн. При  эволюции турбулентности производ­
ные 0'  по координате х  порождаю т отличные от нуля значения 
производной фазы по времени <Й/Ш. Д ля  этого достаточно, чтобы 
эволю ция структуры неоднородной среды описывалась непрерыв­
ными функциями времени и первая производная координаты 
экстремума йх^сН была не равна нулю в пределах «времени 
жизни» решетки.

Физически йх^сИ соответствует групповой скорости и переноса 
экстремума огибающей процесса |  (х, I) , который теперь стано­
вится функцией как координаты, так  и времени. П оскольку V — 
случайная величина, обусловленная изменением амплитудно­
фазовы х соотношений между статистически независимыми про­
странственными гармониками, усредненное по всей рассеивающей 
области значение 0 = 0, однако \и\  в общем случае.

Смещение частоты парциальной волны Qi, вызванное эволю ­
цией турбулентности, равно

Я , = Й . | г =  0> „  (8)

Здесь величина VI определяется характером и скоростью структур­
ных изменений в неоднородной среде. Если рассеивающий объем 
среды в конкретных условиях наблюдения можно характеризовать 
некоторым средним значением |и|=#=0, то эффективная (энергети­
ческая) ширина спектра регистрируемых колебаний может слу­
ж ить мерой скорости структурных изменений.

Когда | и | = 0 ,  т. е. среда «заморожена», сдвиг частоты £^ =  0, 
хотя бгт^О. Если скорость переноса всей области рассеяния как 
целого равна нулю, но | и | # 0 , смещение частоты й,- =  0, а эф ф ек­

„А А2 |  Л Ч 0 '2 +  ^ )}
, 0') = ---------ехр \ ------------------- -} . (7)

4 я 2а 4ша | 2а2а>2 |
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тивная ширина спектра совокупности рассеянных волн определя­
ется распределением (7) и величиной | у |.

При аппаратурном анализе спектра на ограниченных времен­
ных интервалах, как правило, учитываются лишь те составляю щие 
спектра, которые порождаю тся парциальными волнами достаточ­
ной интенсивности, превышающей некоторый наперед заданный 
nqpor. Число источников таких волн (решеток) в любой ограни­
ченной выборке «замороженной» турбулентной среды, конечно, 
и есть все основания считать, что именно они и определяю т тонкую 
структуру спектра, если время анализа не превыш ает времени 
существования решетки.

Относительный вклад доплеровского сдвига и производной 
фазы  dQ/dt в ширину и форму амплитудного спектра может суще­
ственно отличаться при различных условиях наблюдения, но для 
интерпретации результатов измерений во всех случаях требуется 
учет обоих факторов.

Поскольку распределение вероятностей (7) симметрично отно­
сительно оси 0/ =  О, оценка средней частоты рассеянных сигналов 
по центру - тяжести или максимуму усредненного спектра не 
смещена.

Входящ ая в выражение (7) величина осц, определяю щ ая полосу 
селектируемых пространственных гармоник, в случае локально 
однородной среды оказывается функцией масш таба LXi зоны 
локальной однородности. Поэтому для подробного анализа спект­
ра, полученного на ограниченном интервале времени, и более 
полного использования информации, содержащ ейся в параметрах 
рассеянных сигналов, нужно знать'Структуру рассеивающей обла­
сти, т. е. пространственное положение и геометрию зон V{. Эта 
задача может быть решена хорошо известными методами Фурье- 
голографии [10; 11] , и тогда частично устраняется неопреде­
ленность в численной оценке моментов распределения 
W o ( A S ' ) .
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/0 .  77. НИКИ ТИ Н , канд. техн. наук, П . Ю. НИКИТИН, 
Н. П. П ЯТИ ГО РЕ Ц , канд. техн. наук

ПАРАМЕТРИЧЕСКИЙ СЕЛЕКТОР ИМПУЛЬСОВ

Д ля борьбы с помехами, возникающими при передаче радио­
сигналов, при их приеме применяют амплитудно-широтные селек­
торы импульсов. В настоящ ее время существует достаточно

большое количество разнообразных типов селекторов, отличаю­
щихся по принципу действия и схемным решениям [1]. Тем не 
менее, разработка новых типов селекторов, работа которых осно­
вана на новых принципах и схемных решениях, актуальна.

Рассмотрим параметрический амплитудно-широтный селектор 
прямоугольных импульсов (форма импульса не влияет на кон­
струкцию данного устройства). Селектор состоит из (рис. 1) сле­
дующих компонентов:
— короткозамкнутой на конце искусственной параметрической ли­
нии (И П Л ), предназначенной для формирования импульса зад ан ­
ной амплитуды и длительности и содержащ ей п ( п ^ Ю  — целое 
число) последовательно соединенных Г-образных симметричных 
Ь С ( и 0) -звеньев; в качестве нелинейной емкости С(ы0) используются 
р-п-переходы диодов У 0 2 ;
— входной цепи, предназначенной для изменения полярности 
входных импульсов и питания цепи накачки И П Л  и содержащ ей 
разделительный конденсатор С1, токоограничительное сопротивле­
ние ЯЗ,  делитель напряж ения смещения Я4, Я5, транзистор УТ1,

Е

Рис. 1
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Н7,  на котором формируются импульсы накачки;
— цепи напряжения смещения ис, предназначенной для его подачи 
на диоды У02  И П Л  и содержащ ей делитель напряжения Я8, Я.9, 
конденсатор С5;
— цепи накачки И П Л , предназначенной для подзарядки конден­
сатора' С5 напряжением, пропорциональным амплитуде входного 
импульса, и содержащ ей диод У01,  служащ ий для гальванической 
развязки источника питания селектора Е и сопротивления Я7;
— дифференцирующей цепочки Я10С4,  предназначенной для диф­
ференцирования фронта импульса, сформированного И П Л  и пода­
чи его на базу транзистора УТ4;
— цепи, предотвращаю щ ей срабатывание селектора при поступле­
нии'на его вход импульсов, амплитуды которых'превыш аю т зад ан ­
ные значения и содержащ ей делитель напряжения Я1, Я2, С2, СЗ, 
токоограничительные сопротивления Я И ,  Я13, сопротивление Я12 
для формирования импульса, открывающего транзистор УТЗ, тран ­
зисторы УТ2, УТЗ, диод УИЗ, запертый напряжением «о/
— выходной цепи, предназначенной для формирования на сопро­
тивлении Я20 выходного импульса и содержащей делители напря­
жений смещения Я14, 12.15, Я17, Я18, транзисторов УТЗ, УТ4, токо­
ограничительные сопротивления Я16, Я19, транзистор УТ4.

Опишем работу селектора, иллюстрируя ее графиком (рис. 2 ). На 
вход селектора действует последовательность в общем случае разных 
по амплитуде и длительности прямоугольных импульсов (рис. 2, а ) .

сю
Ы в х ( 0 =  I  А т {\  ( / —  ( т  —  1 )Т ) —  1 (£ —  ( т  —  1 )Т  —  тт )}

т = 1
(яг =  1,2, . .  .), (1)

где А т и тт — соответственно амплитуда и длительность т-го 
импульса; Т — период следования импульсов; / ( / — ( т — 1 ) Т ) ,  
/(£  — (пг — 1) Т — Тт) — единичные функции; i — время.

На вход ИПЛ действует напряжение (рис, 2, б) и { { )— Е  — 51«вх(/) (2) 
с сопротивления Я 7 в цепь накачки поступают импульсы и„ (/) =  
=  52авх(/), (3) где Е  — напряжение источника питания селектора; в!,

— коэффициенты пропорциональности, величины которых зависят 
от параметров элементов входной цепи.

Время задерж ки И П Л
1! =  п У  ТС (и0), (4)

где Ь — индуктивность одного звена, Ь = Ы ;  Ыо — обратное напря­
жение, приложенное к р —п-переходам диодов УИ2. Д ля коротко- 
замкнутой И П Л  напряжение в любом звене при действии на ее 
вход т -г о  импульса [2] «(V, ?) =  и1(у, ^  +  и 2 (у, /), (5)
где V — номер звена линии; «1 (V , (), ич'{у, 0  соответственно 
прямой и отраженный импульсы; в начале линии (рис. 2 , в) форми­
руются импульсы

и  г (0, /) =  Е  —  (0 , «2 (Р. О — Е  +  вхНвх (* — 2^).

согласованное с И П Л  сопротивление Я 6 =  сопротивление
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Тогда
и (0, (] =  51Ат{ \ { і - { т - \ ) Т - 2 і 1) +  \ { і - \ ш - \ ) Т - х т) -  

_  і (/ _  {т _  і) Т) -  1 (*— (т -  1) Т  -  ти -  % )} . (6) 
И з соотношения (6) следует, что

и (0, і) —
9 с  Л * __ т •

^ 1  2  9

Т»
(7)

Таким образом, при ^  =  у  прямой и отраженный импульсы
сливаются, напряжение фронта импульса в начале И П Л  макси­
мально. Это напряжение дифференцируется цепочкой Я10С4,  
(рис. 2, г) и подается на базу транзистора УТ4, который откры­
вается только от дифференцированного удвоенного фронта импуль­
са 251Л т ; на выходе селектора сопротивлении Я20 формируется 
выходной импульс (рис. 2 , д ) . '

Щх
£?7

; О

т

л 'Йт

Рис. 2
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И з формулы (4) следует, что изменяя величину напряжения, 
криложенного к диодам УИ2 И П Л , можно менять величину t\. 
Д ля  выделения импульса с параметрами А т и хт, поступившего 
ва  вход селектора, необходимо, чтобы конденсатор С5 зарядился 
от этого импульса до напряжения и0. Н а обкладки уж е заряж ен ­
ного до напряжения и с конденсатора С5 поступает импульс н а­
качки «я (I),  сформированный входным импульсом на резисторе 
5 7 ; тогда

«О (*) =  йс +  «н[(*) (в2Ат > и с)
и при действии этого импульса и0 =  в^Ат ( 8). В этом случае
и на выходе селектора сопротивлении «20  формируется выходной 
импульс. Поскольку напряжение на конденсаторе С5 изменяется 
мгновенно, трансформирующими свойствами И ПЛ пренебрегаем [3].

Если к-й импульс имеет Л й < Л т  и любую длительность Хк, на 
выходе селектора сигнал отсутствует, поскольку импульс 
<;252Л т  не открывает транзистор УТ4.  Если к-ый импульс имеет 
А/г > А т и любую длительность Хк, на выходе селектора сигнал 
отсутствует, поскольку транзистор УТЗ откры вается импульсом 
Дмг^гСЛ*.— А т),  поступающим на обкладки конденсаторов С2, 
СЗ. В результате этого транзистор УТ2 такж е открывается и шук- 
тирует сопротивление Я 10, на базу транзистора УТ4 поступает 
импульс, амплитуда которого меньше величины 2 5 Лт .

Таким образом, данный селектор выделяет из серии поступаю­
щих на его вход импульсов разной амплитуды и длительности 
только импульсы  заданной амплитуды  и длительности.

Эксперимента льно проверена схема селектора (рис. 1) с параметра­
ми: Е  =  4,5 В, п — 20, ис =  3,6 В, и0 =  4 В, .С (ис) =  210 пФ, С (и0) =  
г= 200 пФ, £  =  35 мГн, « 1, Я 8  5,1 кОм, Я2,  Я З ,  Я5 ,  9, « 1 0 , 
« 11, «  13, /г 14, Я  16, Я 18 дП 5 — 29 4.7 О м . . .  22 кОм, Я 4, Я 15, 
Я 17, 51 кОм, « 6, Я  19 1 кОм, Я7,  Я 12, « 2 0  100Ом, С1 0,01 мкФ, 
€2  0,1 ;мкФ, СЗ 0,5 мкФ, С4 1 мкФ, С5 5100 пФ, ^ 7 1 — К Г 4  
МП102, У£>1, г а з ,  У £4 Д 226Д , ТО2 Д811. При Лм =  200 мВ, 
т, =  0,1 мс, Т  =  1мс «вы* =  360 мВ; А К— 180 мВ, тк =  0,1мс, Т  — 1 мс 
Ывых =  39 мВ, ослабление входного сигнала в 5,3 раза, А к — 22 0 мВ, 
<гк =  0,1 мс, Т  =  1 мс «Вых41 мВ, ослабление входного сигнала в 5,1 
раза. Расхождение между расчетными и экспериментальными данны­
ми удовлетворительное.

Рассмотренный параметрический селектор импульсов достаточ­
но прост по конструкции, осущ ествляет безваттную  селекцию 
импульсов заданной амплитуды и длительности, имеет эффектив­
ное управление и простые регулировки.

Список литературы: 1. Автоматизация обработки, передачи и отображения радио­
локационной информации / П од общ. ред. В. Г. Корякова. М., 1975. 303 с. 2. Лит­
виненко О. Н. Формируюшетрансформирукяцие цепи. М., 1974. 192 с. 3. Ники­
тин Ю. П. Импульсная переходная функция линии с распределенными, перемен­
ными во времени параметрами/ / Изв. вузов. Сер. Радиоэлектроника. 1977. Т. XX, 
№  12. С. 9 0 - 9 2 .
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УДК 681.327.63

А. В. ТОВАРН И Ц КИ Й , канд. техн. наук, В. Н. ГАПОНЕНКО

М ЕТОДИКА АН АЛИ ЗА СТРУКТУРЫ КОДОВ  
НА ОСНОВЕ КОМБИНАТОРНЫХ ПРЕДСТАВЛЕНИЙ

При передаче двоичной информации по каналам  связи и ее 
обработки важнейшую функцию выполняют системы синхрониза­
ции. Ш ирокое распространение в настоящий момент получили 
системы синхронизации, работаю щ ие по огибающей информацион­
ного видеосигнала. П араметром, наиболее полно отражающим 
синхронизационные свойства для такого класса систем, является 
допустимый интервал между двумя соседними изменениями (пере­
падами) информационного сигнала [1]. На максимальную длитель­
ность этого интервала влияют величины максимальной расстрой­
ки по частоте генераторов приемника и передатчика, наличие 
помех в канале связи. Уменьшение интервала между моментами 
перепадов в информационном сигнале улучш ает характеристики 
системы синхронизации, однако приводит к появлению межсим- 
вольной интерференции. С учетом этих противоречивых требований 
дальнейш ее повышение характеристик систем синхронизации ведет­
ся по пути создания кодов, имеющих заданные структурные свой­
ства [2].

В статье предлагается методика анализа двоичных кодов* 
используемых для систем передачи данных с применением аппа­
рата комбинаторики, позволяющего определять количество кодо­
вых комбинаций, получаемых в результате наложения на базовый 
код с(п') ограничений на максимальную  и минимальную длины; 
серий. Аналогичная оценка производится в отношении построе­
ния кодов, не имеющих серий единиц длиной более одного эле­
мента.

Рассмотрим га-разрядный двоичный код, на который наклады ­
вается ограничение в максимальной — пг и минимальной — I длине 
серий. Очевидно, что 1 ^ т ^ п ,  1^ / ^ / п .  Под длиной серии будем 
понимать количество одинаковых значений кода (0 или 1), следую­
щих друг за другом без разры ва.

.Определим количество комбинаций (№(п))  кода С ( п) , которые 
останутся после наложения на этот код ограничений на длину 
серий, для чего найдем разложение базового кода с ( п ) по коли­
честву комбинаций, имеющих одинаковое количество серий АД*), 
где 1=1,  п  — количество серий в комбинации:

п (*—1)

'  * < " > = Х ! Ы Ь > ] П ■ «  
-  6=1 1=.1
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Примем, что при '{к, — 1) =  0 —*■ (п — 1) =  \.  Так, например, 

для кода п =  8 разложение (I) примет вид

N  (8) =  256 =  2<!> +  14<2> +  42») +  70<4> +  70<5> +  42<6> +  14<7> +2<»>, (2)

где а <п — число комбинаций, имеющих в своем составе г серий, а вид 
всех комбинаций, имеющих, допустим, уже две серии, можно опреде­
лять из разбиения числа 8 на два слагаемых без повторов

1) 8 - 7 + 1 ;  2) 8 = 6  +  2; 3) 8 = 5 + 3 ;  4) 8 = 4 + 4 .  (3)

Вид комбинаций, аналоги которых представлены выше, отра­
жены в табл. 1.

(*-“ 1)

Т а б л и ц а  1

Обозначения Вид комбинаций Обозначения Вид комбинаций

1 0 0 0  0  0 0  0  1 
1 1 1 1 1 1 1 0  
0  1 1 1 1 1 1 1
1 0  0 0  0 0 0 0

3 0  0  0  0  0 1 1 1 
1 1 1 1 1 0  0  0 
0  0  0 1 1 1 1 1
1 1 1 0  0 0  0 0

2 0 0 0 0 0 0  1 1 
0 0 1 1 1 1 1 1  
1 1 1 1 1 1 0  0
1 1 0  0  0  0 0 0

4 1 1 1 1 0  0 0 0 
0  0 0  0  1 1 1 1

Но эти ж е комбинации можно получить» используя формулу 
для определения количества перестановок из двух чисел без повто­
рений. В этом случае
N(7+1) =  ЛГ&Ю =  ЛГ(!н_з) =  2 • р 2 (1, 1) =  4; Л ^ +4) =  2 . Р 2 (2) =  2, (4) 
где Рп (I, . . .  , /) — число перестановок. Общее количество комбина­
ций, имеющих две серии для выбранного кода- равно
Л «  =  Мр+1) +  М$+2) +  М$+ з, +  Л?|4%  =  6 • Р 2 (1, 1) +  2 • Р 2 (2) =  14, 
что соответствует (2).

Рассмотрим остальные члены ряда (2), для чего распишем каждый 
ИЗ НИХ с учетом соотношений (4) с изменением формы записи М(а+Ь) 
на Ма.Ь)

N (8) =  N{11 +  < >  1) +  Л^(6,2) +  М(Ц з) +  4) +  1,1) +  

+  N ( 5! 2, 1) +  N§1 3, 1) +  2, 2) +  Л^(з!з, 2) +  N (1! 1, 1, 1) +  N { 4 ,  2,1,  I) +

+  М з ! з ,  1,1) +  Л Г $  2, 2, 1) +  2, 2, 2) +  N ( 4) 1. 1. 1. ')  ~Ь М з !  2, 1, 1, 1) +  

+  2, 1, 1) +  1, 1, 1, 1) +  Ыр] 2, 1, 1, 1, 1) +  М(2,\, 1, 1, 1, 1, 1) +

+  ЛГц! 1, 1, 1, 1, 1, 1, о» (5)
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где ЛЛ*> (уъ  у г, . . .  , у/) — число комбинаций, состоящих из I серий 
длиной, соответственно в у ъ у 2 и у у элементов, у, — 1, 8 .

Д ля точного определения количества комбинаций двоичного кода 
С (я), имеющего ограничения на максимальную (т) и минимальную
(I) длины серий необходимо в выражении (5) отбросить все члены

(У и  У%, • • • , у!), У которых значения у ,■ не удовлетворяют усло­
виям / <  у ,  <  т. Предположим, что т — 4, / =  3, тогда выражение 
(5) примет вид N  (8 ,4 , 3) =  М $ 4). С учетом соотношения (4) N  (8, 4 , 3 )  =
— 2 ‘Р 2 (2) =  2. Запишем комбинации, отвечающие полученным резуль­
татам-

0 0 0 0 1 1 1 1 ; 1 1 1 1 0  0 0 0

Усложним исходные данные: допустим т = Ъ, / =  2. В этом слу­
чае выражение (5) преобразуется в следующее выражение

N  (8 , 5, 2) =  N153) +  И™ 2, 2) +  Мз! з, 2> +  Мг! г, 2, 2) =
=  2 .Р 2 (1, 1) +  4 .Р ,(1 ,  2) +  2 -Р 4(4) =  18.

Полученные таким образом комбинации занесены в табл. 2 .

Т а б л и ц а  2

Обозначены я Вид комбинации Обозначения Вид комбинации

Мад) 0 0 0 0 0 1 1 1  
1 1 1 1 1 0  0  0 
0  0 0  1 1 1 1 1  
1 1 1 0  0 0 0  0

1 1 1 1 0  0  1 1  
0 0  0 0  1 1 0  0

Л,(3)
л (3,3,2)

1 1  1 0 0 0  1 1 
0 0 0 1 1 1 0  0 
1 1 1 0  0  1 1 1  
0 0  0  1 1 0  0  0

1 1 0  0 0 1 1 1  
0 0 1 1 1 0  0 0

^ (^ 2 ,2 )
0  0  1 1 0  0  0  0 
1 1 0  0  1 1 1 1

0  0 1 1 1 1 0  0

Л/(4)
(2,2,2,2)

1 1 0  0 1 1 0  0 
0 0  1 1 0 0 1 1

лг<3)(4,2,2) 1 1 0  0  0  0 1 1

Применим предложенную методику для оценки количества 
комбинаций, которые можно получить, наклады вая на базовый 
код смещенные относительно элементов кода (0 или 1) ограниче­
ния. Проведем анализ кода, состоящего из серий нулей заданной 
длины [/о, то\,  разделенных одиночными единицами, две рядом 
стоящие единицы не допускаются, для чего в выражении (5) 
отбросим все члены ( у и  У 2 УО, У которых количество серий, 
состоящих из одного элемента (ф) не удовлетворяет ограничению

- 1) для нечетного количества серий, и ф > я /2 — для чет­
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кого количества серий. С учетом этого выражения (5) принимает 
вид

jV 0 (8 )  — iV o(8) +  N'o\ti 1) -f- N o% , l, 1) +  Л^о3(5, 1, 2) +  N o  (I, 3, 4) +

+  N o4(5, 1, 1, 1) +  N o 4(4, 2 ,1 , 1) +  N o } 3, 3, 1, 1) +  N o5{4, 1, 1, 1, 1) +

+  N (0%, 2, 1, 1, 1) +  N (o5(2( 2, 2, 1, 1) +  N0%, 1, 1, 1, 1, 1) +
+  N 0%, 2 , l , l , l, l) +  N o?(2, l ,  i ,  i ,  i ,  l , i)  +  No (l, l , l, l , l , l ,  l ,  i ) . (6)

М етодика вычисления количества комбинаций для кодов С о ( п )  
основана на знании следующих правил:

Если число серий в комбинациях, определяемых членом No^iyi ,  
у 2, . . .  , у/) четно, / =  2, 4, . . .  , i, то количество таких комбинаций 
равно

No (.Уъ У2> • • • 1 У/) “  2 • Рг (ЛГ1, х 2, • • • , Xr),  (7)
где z — общее количество серий нулей в комбинациях, x R — количество 
серий нулей, имеющих одинаковую длину у х =  у 2 = . . . =  У/ =  R.

2. Если число серий в комбинациях, определяемых членом N o ) (уг, 
у 2, . . .  , у{) нечетно, / =  1, 3, . . .  , i — 1, то количество таких ком­
бинаций находится из выражения

N 0 ( ^ 1 * У%1  ■ • • > Уi) “  Ps (^ 1 » %2i * ' * ’ Р $—I (^ 1 * ^ 2» *’ • * Xr)> (8)  
1 +  1где s =  --- ------причем если количество У/, имеющих единичную длину

< p < s, то второй член суммы (8) отбрасывается.

3. Д ля  любого двоичного кода имеются всего две комбинации, 
имеющие все серии единичной длины <р =  п и всего одна комбина­
ция, состоящ ая из одной серии нулей.

Учитывая представленные правила, перепишем выражение (6) 
для кода Со (8):

N 0(8) =  l +  2 - P 1 (l) +  l Pa (l,  \) +  \ ) + Р , ( 1 ,  \ ) + Р 2(1, 1) +
+  2 ' Р 2 (1, 1) +  2 .Р я (1, \) +  2 . P 2 (2) +  [Ps (],  2 ) +  2] +
+  [Р,(  1, 1, 1) +  1 ] + Р а (3) +  2 .Я ,(1 , 2 ) ^ - 2 .Р ,( 1 ,  2) +

+  [Р4 (Ь  3) +  3] +  2 =  54.

Непосредственный анализ комбинаций кода С0 (8) подтверж­
дает полученный результат.

Исследуем возможность применения предложенного метода для 
данного класса кодов с ограничениями на максимальную (т0) и ми­
нимальную (/„) Длины серии нулей, с учетом чего соотношение (6) 
перепишем так, чтобы остались только те члены Nol) (уи  у 2, . . .  , yj )t 
у которых любое значение у / удовлетворяет условиям у / >  10 у ,  <  тф 
/0 =  ь, ш и =  5.

N  о (8, 5, 2) =  Л/о3(5, 2) +  Л^03(3, 4) +  ^ 0 4(4, 2) +  Л С (>3, 3) +  N o  (2,2,2)1 (5) 
что с учетом выражений (7) и (8) позволяет получить 
а д  5, 2) =  Р г {1, 1) +  Р ,(1 ,  1) +  2 - Р 2 (1, 1) +  2 - Р 2 (2) - f  P s (3) =  11.
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Т а б л и ц а  З

Обозначения вид комбинации Обозначения Вид комбинации

4 3) (5 ,2 )
0  0  0  0  0 1 0  0 

0 0  1 0  0  0 0  0
N t f  (4 , 2)

0  0  0  0  1 0  0  1 

0  0  1 0  0  0 0  1 

1 0  0 0 0 1 0 0  

1 0  0  1 0  0  0  0  •
К 3> (3.  4)

0  0  0  1 0  0  0  0  

0  0  0 0 1 0  0  0

f / f  (2,  2,  2)
0  0 1 0 0 1 0 0

< 4) ( 3 ,3 )
0 0 0 1 0  0 0 1 

1 0  0  0 1 0  0  0

В табл. 3 представлены все 
полученные таким образом ком­
бинации. Н а основе предло­
женной методики анализа ко­
довых комбинаций были со­
ставлены программы на языке 
Бейсик, с помощью которых 
бы ла исследована зависимость 
вероятности появления комби­
нации с определенным количе­
ством серий от разрядности 
кода (рис. 1), а такж е зависи­
мость вероятности появления 
комбинации при ограничении 
максимальной длины серий (се­
мейство кривых 1 на рис. 2 ) 
и минимальной длины серий 
(рис. 2, семейство кривых).

О
RK

W~'

«Г

4 5 S ' 7 

Рие. 2

8 9 Ю 
т ,1

Предложенная мето­
дика анализа кодов С( п) ,  
С(п,  т, I),  С0(п ), С0(т,  
п0, 10) с использованием 
аппарата комбинаторики 
позволяет определять ко­
личество ком бинаций,вхо­
дящих в перечисленные 
коды. К ак показывает ана­
лиз графических зависи­
мостей имеется сильная 
связь между вероятностью 
появления комбинаций Рь 
и  минимальной длиной
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серии /, причем при п / 2 ^ ! 0̂ п ,  Р к =  сое! Распределение вероятности 
появления комбинаций кода от количества серий для кодов С (п) 
симметрично относительно точки п/2,  леж ащ ей на оси абсцисс 
(рис. 1, 2 ) соответственно.
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Т. П. ПЕТ РУЧЕК, канд. техн. наук

О ЗАВИСИМОСТИ ОСТАТОЧНОГО ЗАТУХАНИЯ КАНАЛА СВЯЗИ  
ОТ РАСХОЖ ДЕН ИЯ ЧАСТОТ ПЕРЕНОСЧИКОВ  

В СИСТЕМАХ П ЕРЕДАЧИ

Известно [1], что основу современной сети связи составляют 
многоканальные системы передачи с частотным разделением кана­
лов (М С П Ч РК ) и коммутационное оборудование. Такж е известно
[2], что в настоящее время требования к качеству каналов связи 

предусматриваю т минимум искажений сигнала, а такж е высокую 
стабильность во времени характеристик и параметров канала связи. 
Н иж е рассматриваю тся некоторые из возможных причин искаж е­
ний, обусловленных асинхронизмом генераторов в М С П Ч РК , влия­
ющих на качество Каналов связи.

Допустим по аналогии с [3], что в М С П Ч РК  осуществляется 
передача информации от станции А до станции Б. В этом случае 
на станции А от генераторного оборудования потребуется для 
l-то канала соответствующий переносчик канального сигнала 
[4]. Пусть f ( t )  — исходный сигнал, подлежащий передаче 

и пусть
оо

f ( t )  =  [  F  (со) • е ш  d ® ,

где
оо

F й  J  f W ' е~ш da ~
— оо

функция спектральной плотности сигнала f ( t ) .
На выходе системы передачи, имеющей коэффициент передачи, 

равный
К  (и) =  е~а (“)— ‘Фо
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сигнал будет иметь следующий вид:
оо

^вых № =  j  F (to) . к  (со) • еш  da,
—ОО

где а (а) — амплитудно-частотная характеристика L-го канала связи 
при равенстве частот генераторов станции А и станции Б  =  <лч, 
<р(со) — фазочастотная характеристика L-го канала связи, ср0 — началь­
ная фаза исходного сигнала при нулевой частоте. Тогда, положив 
Д<» =  соl — со, получим

К (со) =  е~а (ш) — —'Фо—«Ф (Дм).
Допустим также, что ср (со) =  Ы р +  Дф (со), где соtp — линейная состав­
ляющая фазочастотной характеристики канала связи, соответствующая 
задержке всех составляющих сигнала на величину tp; Дф (со) — вели­
чина, определяющая степень и характер отклонения фазочастотной 
характеристики от линейного закона.

Так как нас интересуют искажения формы выходного сигнала, 
определяемые только лишь расхождением частот генераторов, то 
можно принять

е - а т  =  1; g - (a<p+4>.) _  const ) g-Дф (») =  1.

С учетом сказанного сигнал на выходе канала связи, внося­
щего фазовые искажения, будет иметь вид

оо

t/вых (0 =  f  F (©) г' “ d<a.
—оо

Частные случаи решения этого интеграла были найдены в [ 6 ] ,  
где показано, что при наличии плавных отклонений частоты ведо­
мого генератора относительно частоты ведущего генератора 
(т. е. величины Дсо/) наблю дается понижение крутизны нарастания 
амплитуды сигнала и появление «всплесков», достигающих 25 % 
от амплитуды основного сигнала [5; 6 ] .

В случае применения в монохроматических колебаний в МСП Ч РК  
переносчик называют несущим колебанием канального сигнала, кото­
рый записывается следующим образом: UL.(t) =  Umcos(a>L t +  y i )  (6), 
где UL (t) — напряжение сигнала L-го несущего колебания; Um — 
амплитуда сигнала несущего колебания; соь — круговая частота несу­
щего колебания L -то канального сигнала; щ  — начальная фаза L-ro 
несущего колебания.

Обычно в М СП Ч РК  передача информаций осуществляется 
на одной из боковых частот с подавлением несущей (О Б П —ПН) 
[7],— тогда передаваемый сигнал S ( t )  имеет вид

5  (0 =  /  (*) COS t  +  ф£.) =!= /ft (0 Sin (CDL t +  ф£),
где f(t)t  как и ранее, исходный сигнал, подлежащий передаче; 
/* (t) — преобразование Гильберта для сигнала f  (t).
Здесь знак плюс соответствует сигналу с нижней боковой полосой, 
а знак  м инус— сигналу с верхней боковой полосой частот.

В асинхронных МСПЧРК для демодуляции канального сигнала 
используется колебание местной несущей, имеющей вид аналогичный
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(4): U q {t )  —  U r nc o s +  ф?). Вводим ф£— cp, =  Дф и, учитывая, что 
®9 — (ù£ А®, получаем UQ {t) =  Umcos [(©L +  A®) t +  Дф]. Согласно 
работе [4] демодуляцию канального сигнала, проходящего в виде 
О Б П —ПН на станцию В, можно осуществить перемножением вход­
ного сигнала S( t )  и местной несущей Uq (t) с последующей фильтра­
цией низкочастотной составляющей. Д ля однополосного сигнала а 
нижней боковой полосой получим

Uk {t) • S( t )  =  t/„,cos[(® £ +  Дм) t +  Дф] X  

X [/ (t) cos ©Lt +  fh (t) sin ®Lt] =  U- f  f  (t) [cos (Aat  +  Дф) -+-

- f  cos(2a>Lt - f  Aat  +  Дф)] — у / А (t) [sin (А®Г+ Аф) —

— sin (2(ùLt +  A®/ +  Аф)] =  [/ (t) cos (Дю£ +  Дф) —

— fh (t) sin (Д®^ +  Дф)] +  ~  [f (0 cos (2&Lt - f  à a t  Дф) +

+  ft, (?) sin (2a Lt +  A®t +  Аф)],

где U0(t) — напряжение на выходе демодулятора.
Слагаемые с частотами 2®i, +  Am отфильтровываются фильтром 

нижних частот (Ф Н Ч ), в результате на выходе ФНЧ будем иметь 
(при £/т — 1)

Uо (0 =  cos (Aœf +  Аф) — sin (Am? +  Аф).

К ак видно из (11) сигнал на выходе асинхронного демодулятора 
не является точной копией исходного сигнала: он искажен и перио­
дически меняется во времени.

Известно [4], что для рассматриваемого канала выходной сигнал 
можно представить как U0 {t) =  | К  (®) I • /  (f) ( 12), где | К  (ю) [ — дей­
ствительная часть коэффициента передачи рассматриваемого канала. 
Тогда, с учетом (11, 12) получим:

ь г /„ ч cqs (Дев/+  Д<р) fh (f) s in  (Дш^ +  Дф)
А  (®) — —  g 2 / ( 0  '

Очевидно, что при Дм9^0 результирующий коэффициент передачи 
канала зависит от величины набега Дю/ и непостоянен во времени, 
т. е. не удовлетворяет условиям неискаженной передачи [4]. Ана­
лизируя (13), можно сделать вывод, что в асинхронных системах 
передачи канал связи превращ ается в синтезатор, который из 
исходного сигнала формирует выходной сигнал и при этом учиты­
вает расхождение частот переносчиков в системе передачи. Следует 
такж е отметить, что в асинхронных системах связи два задаю щ их 
генератора, вырабатываю щ ие сигналы несущих частот, обычно 
некогерентны и территориально удалены друг от друга на значи­
тельное расстояние. Следовательно Дю и К(ч>) являю тся случай­
ными функциями времени и их поведение предсказать невозможно. 
По-видимому, этим можно объяснить появление внезапных измене­
ний затухания в канале или тракте, о которых упоминается, напри­
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мер, в работах [5; 6 ]. Следует отметить, что с повышением абсо­
лютной точности установки несущих частот, т. е. при Дсо-*0, изме­
нения коэффициента передачи канала становятся более медленны­
ми, однако дтшамический диапазон этих изменений остается преж ­
ним и они остаются заметными со временем даж е при очень малых 
значениях

Допустим теперь, что Д со=0, тогда получим

, ч cos Дф К  (со) =  - s - S l - ' f f  . * д « р (14)

В этом случае при Дф — е о г ^  получим фиксированные значения
1 1коэффициента передачи, причем К  (со) =  при Дф =  кп  и

К  (со) =  —

2
1 fh{t) 
2 i ( t )

при Дф =  у  (2п +  1) (здесь п =  0, 1, 2, 3 . . . ) .

К ак видно из выш есказанного, только при выполнении 
условий Дсо— 0 и Дф =  сопз1:, т. е. при обеспечение '  синхронной 
демодуляции сигналов коэффициент передачи канала не будет 
зависеть от врецени, и будет удовлетворять условиям неискажен­
ной передачи.

Характерно, что реализация аналогичных требований в циф­
ровых системах передачи позволила обеспечить высокую стабиль­
ность характеристик канала [6], но в этом случае требование 
Дю =  0 породило тактовую синхронизацию генераторов, а требо­
вание Дф =  const привело К необходимости создания цикловой 
синхронизации генераторов [5].

Следовательно, принудительная синхронизация генераторного 
оборудования многоканальных систем передачи является одним 
из радикальны х средств повышения стабильности параметров 
и характеристик каналов связи как в аналоговых, так  и в цифро­
вых системах передачи.

И так, при синхронной демодуляции колебаний виды О Б П —П К 
сигнал на выходе асинхронного демодулятора не является точ­
ной копией исходного сигнала; он искажен и меняется во вре­
мени. ■

При несовпадении частот, участвовавших в процессах модуля­
ций и демодуляции канального сигнала, результирующий коэф­
фициент передачи канала зависит от величины набега Дю^+Дф 
и непостоянен во времени, т. е. не удовлетворяет условиям неиска­
женной передачи.

С повышением абсолютной точности установки несущих частот 
изменения коэффициента передачи канала становятся более мед­
ленными, однако их динамический диапазон остается неизменным. -

В несинхронных системах передачи канал связи превращ ается 
в синтезатор, который из исходного входного сигнала формирует 
выходной сигнал с учетом асинхронизма в системе передачи.
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При обеспечении синхронной демодуляции сигналов коэффи­
циент передачи канала не зависит от времени и удовлетворяет 
условиям неискаженной передачи.

Принудительная синхронизация генераторного оборудования 
многоканальных систем передачи является одним из радикальных 
средств повышения стабильности параметров и характеристик 
каналов связи.
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ОЦЕНКА ВЗАИМНОГО ВЛИЯНИЯ ПАРАМЕТРОВ 
СИГНАЛЬНО-КОДОВОЙ КОНСТРУКЦИИ НА ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТЬ

КАНАЛА СВЯЗИ

В условиях все возрастаю щ его числа функционирующих и про­
ектируемых сетей и систем передачи информации, которые должны 
обеспечивать одновременную связь большого числа стационарных 
и подвижных объектов, особое внимание уделяется вопросу обе­
спечения их требуемой помехоустойчивости. Одним из наиболее 
приемлемых путей ее достижения является использование метода 
широкополосной передачи и обработки информации. Он основан 
на внесении определенной частотной избыточности в передавае­
мый сигнал. Известно большое число различных принципов по­
строения систем передачи информации, использующих избыточ­
ность сигнала по полосе или длительности для повышения помехо­
устойчивости передачи информаций. Среди наиболее популярных 
сегодня находятся системы, использующие сигналы с псевдослу­
чайной перестройкой по частоте (П П Р Ч ), в частности, с дополни­
тельной фазовой манипуляцией (ЧФ М  — сигналы ), а такж е избы­
точное кодирование, позволяющее контролировать ошибки [1; 2 ]. 
Н а основе современной теории мож но предположить огромное 
число возможных вариантов построения более совершенных систем.

В то ж е время понятно, что неоправданно расш иряя полосу 
сигнала АВС, либо снижая скорость передачи /?и можно получить 
«хороший» канал, который обеспечит требуемую помехоустойчи­



вость радиотехнической системы (Р Т С ), но будет обладать низкой 
экономической эффективностью. В условиях приоритета энергети­
ческих критериев, в частности, применительно к космическим радио­
каналам, такой подход неоправдан.

Существенным в решении данной проблемы может явиться 
оптимизация процедуры внесения избыточности в передаваемую 
информацию. Опыт показывает, что часто оптимизация осуще­
ствляется отдельно для модемов и отдельно для кодеков. При 
таком подходе после оптимизации отдельных уровней (блоков) 
необходимо решить задачу их согласования с целью получения 
максимальной эффективности РТС в целом.

Цель работы — поиск путей оптимизации параметров сигналь­
но-кодовой конструкции радиоканала, использующего ЧФМ сиг­
налы, коды с максимально-достижимым кодовым расстоянием 
(коды МДР) .

В качестве модели радиоканала, использующего ЧФМ сигналы 
. и коды М Д Р, выбрана схема, аналогичная описанной в [1]. Здесь 

последовательные биты,- поступающие с выхода источника сообще­
ний, объединяются в группы по т бит, каж д ая из которых образует 
информационный символ, который подается на вход кодера. Кодер 
оперирует с N  — ичным алфавитом { N— 2™). Символы' с выхода 
кодера, называемые далее символами кодового слова, поступают 
на вход частотного манипулятора, на второй вход которого через 
шину подается М — 2т частот от генератора сетки частот. Д алее 
в модуляторе за счет манипуляции по ф азе выбранных частот 
осущ ествляется расширение полосы сигнала и перенос на одну из 
промежуточных частот. Устройство обработки содержит некогерент­
ный демодулятор, состоящий из устройств выделения промежуточ­
ной частоты, снятия фазовой манипуляции, согласованных с М  
ортогональными частотами фильтров. П ервая реш аю щ ая схема 
выносит «жесткое» решение о передаче одного из М возможных 
канальных символов по методу максимума правдоподобия..И споль­
зование схемы с учетом «мягких» решений несколько усложняет 
аппаратную  реализацию  приемника. Тем не менее, во многих слу­
чаях такое решение более эффективно [ 2 ] .

Использование регулярной структуры сетки из М  частот при­
водит к большой уязвимости радиоканала при некоторых видах 
помех и в первую очередь по отношению к структурным (взаим­
ным) помехам, под которыми понимаются гармонические (поли- 
гармонические) помехи, имеющие аналогичный сигналам вид моду­
ляции, полосу частот, скорость и шаг перестройки по частоте, 
отличающ иеся структурой (законом) последовательностей, управ­
ляю щих перестройкой фазы  и частоты сигнала. Надо полагать, 
что подобные помехи являю тся наиболее опасными для данного 
класса сигналов [3] .

При выводе расчетных соотношений будем учитывать только те 
ограничения, когда ошибки в соседних канальных символах 
возникают лишь под воздействием структурных (взаимных) помех 
и внутреннего шума приемника. При этом считаем, что ошибки

45



возникают независимо, это имеет место, когда каждый сигнал 
скачком . переносится на другую частоту в широкой полосе 
частот [2].

Обозначим полосу частот радиоканала через Д / 'ь  относительную 
скорость кодирования — Нк,  значение которой определяется, исхо­
дя из соотношения

где к — число информационных символов в кодовом слове дли­
ной N.  Будем такж е полагать, что тепловой шум в каж дом из под­
каналов (в пределах полосы Д-Рс) представляет из себя гауссов­
ский процесс с равномерным спектром, мощность полезного сиг­
нала Р с в каждом из подканалов одинакова, а суммарная мощ­
ность помех фиксированна и равна Р п.

Помехоустойчивость радиоканала будем характеризовать вероят­
ностью нарушения связи Рнс, которая определяется совместно на 
физическом Рош и уровне контура кодирования Р кош. При этом для 
случая наихудшей помеховой обстановки имеем Р ’от =  {М — 1)-Рош.дв
2), где Р о ш д в  —  вероятность ошибки в двухканальном приемнике.

Вероятность Р ош .дв  олределяем, исходя из соотношения вида

носчиков и структурных помех; Рош (в, п) — составляющая вероятности 
ошибки, характеризующаяся наличием в рабочем канале помех; 
Р0ш (5, ш) — составляющая вероятности ошибки, характеризующаяся 
присутствием в канале лишь собственных шумов приемника. Вероят­
ность Рр будем определять как соотношение числа помех (других 
станций) к числу Ь  возможных подканалов^ т. е. Рр =  О/Ь, в  =  1, Ь
(4). В свою очередь число £  характеризуется отношением £ =  ДРк/Д^а
(5). Длительность элемента ЧФМ сигнала определяется из соотношения 
вида

а ширина спектра сигнала соответственно

Таким образом, вероятность Рош (б, п) при некогерентном приеме 
квазиортогонального ЧФМ сигнала на фоне структурных помех 
определим, используя выражение

(1)
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где Re — коэффициент АФВК применяемого словаря дискретных сиг* 
налов (ДС); Р Пп — мсЛдность Помехи в полосе AFC. Проведенный анализ 
показывает, что в условиях возрастающего числа РТС, уровень отно-

Р
шения мощности Р п к Р с — W  =  з 2 может достигать нескблько десят-

ков децибел [1; 3]. Это позволяет в дальнейших расчетах пренебречь 
составляющей Р ш/Р с в (8) по отношению к Р пп/Р с как величиной 
значительно меньшего порядка и переписать данное соотношение 
в виде

Рот (S, п) =  0,5 ехр (— В р ,р б) ) ■ (9)

Полагая, что составляющая Р п в каждом из G подканалов одинакова 
и равна P„/G запишем

П одставляй п) =  0 , 5 е х р ( - ^ ^ - ) .  (10)

выраж ение ( 10) в (3), (2 ) с учетом, что Р ош (s, ш )=  0,5 ехр (—//1/2),
(11), где Яс =  Ec/ N n — — отношение сигнал-шум на входе
решающего устройства, имеем

\F K-m-R.K еХР W/G  +Рош =  (М -  1)

/ G -B -2 R n [ H l- m .R A
(12)

Учитывая тот факт, что ошибки в последовательно передаваемых 
кодовых символах происходят независимо, то вероятность того, 
что произойдет ошибка кратности / на длине блока N  (где N  — 
длина кода) будет равна

Р ( »  =  сЬ(Р1шу . ( 1 - Р 1 шг - 1 ,  - (13)
а вероятность получения блока с неисправленными ошибками

Рош.бл =  2  С И Р о ш У - (1 - Р о ш Г - / .  (14)
/=№

Выражение (14) характеризует собой применение ограниченного 
алгоритма декодирования, при котором исправляется не более 
? ошибок.

При многоосновном (многоуровневом) кодировании, когда 
каждый информационный символ представляется т  двоичными 
разрядам и, причем при неправильном декодировании он с равными 
вероятностями переходит в остальные 2т — 1 символов, вероят­
ность ошибки в бите на уровне контура кодирования определяется 
выражением.

^ош.б =  2̂ ' 1(^ш.бл)/Л. (15)

Проведенный анализ существующих методов избыточного кодиро­
вания, исправляющего ошибки, показал [2 ; 3 ], что наиболее пер­



спективными для применения в современных помехоустойчивых 
радиоканалах являю тся каскадные коды, в основе которых лежит 
код Рида — Соломона (Р С ). Данный метод кодирования относится 
к кодам М Д Р, т. е.. обладает оптимальными в смысле плотной 
упаковки корректирующими способностями. Д лина кода опреде­
ляется из соотношения Ы = 2 т — 1, величина кодового расстояния 
(1 связана со значениями Ыь, к, /  следующим образом

ё  =  2 1 — \ = Ы  —  к + \

Необходимо отметить, что в общем случае значение длины Ык не 
зависит от величины М,  но в целях упрощения процедуры согла­
сования алфавитов источника сообщений и кодера целесообразно 
выбирать одинаковые основания алфавитов, т. е. И — М  —■ 1 и тог­
да можно записать

N

VN + 1 (17)от 2Д?2
/=ЛГ(1-Як)/2

Приведенные соотношения позволяют оценить помехоустойчивость 
радиоканала, использующего квазиортогональные ЧФМ  сигналы 
и коды РС в условиях воздействия мощных структурных помех.
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10' 7 

10'8 
-910

10 ■ю

0,2 0,к- О,В 0,8 1,0 1,2 7,4
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7 \w--6

р кГош ЧД0

2 10 •'
3 10'2
и Ю'ъ
5
6 10~5
7 Ю'6
В 10'7
9 Ю'&
10 ж 9

0,1 0,2 0,3 0, к 0,5 О, Б 0,7 0,8 0,9

Рис. 1 Рис. 2
Анализ выражений (12), (17) показывает, что зависимость 

Ра.с. от параметров сигнально-кодовой конструкции носит сложно­
функциональный характер вида: Рнс=ф(Л^,/?к,В !«б,/п ,0 ,ДРк, « и ^ )Н | 
поэтому исследование путей достижения требуемых значений дан ­
ного показателя целесообразно проводить с учетом ограничений, 
накладываемых на определенные параметры (группы парам етров).

На рис. 1 представлен граф ик зависимости Рот от относи­
тельного числа подканалов, пораженных структурными помехами
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G/L, рассчитанные с использованием соотношений (12, 17) при 
А/7к =  2ГГд, Æu =  l,2 кбит/с, № = 4 0  дБ. И з анализа представленного 
рисунка видно, что наихудшим вариантом для радиоканала явля­
ется организация до 0,4 % (от общего
числа подканалов) структурных помех. Ю'? to~s -ta-* te'3 w 2 

Н а рис. 2, 3 представлены графики, 
иллюстрирующие влияние различных 
параметров сигнально-кодовой кон­
струкции, в особенности величин Яб,
Як, N  на помехоустойчивость приема 
информации. Анализ кривых, представ­
ленных на этих рисунках, позволяет 
увидеть, что существуют оптимальные 
соответствия параметров, которые по­
зволяю т минимизировать вероятность 
ошибочного приема информации при 
оптимальном выборе частотно-энерге­
тических ресурсов радиоканала. Более г . и,и 
того, использование предложенного ма- 7 6 5 4 3 2Rk 
тематического аппарата позволяет ре- Рис 3 
ш ать задачу оптимального перераспре­
деления уровня вносимой частотной (временной) избыточности м еж ­
ду уровнем канала передачи данных и физическим уровнем. П онят­
но, что согласование модема и кодека необходимо проводить не 
только в смысле обеспечения требуемой помехоустойчивости при 
минимуме частотно-энергетических затрат, но и других параметров. 
Тем не менее, как нам представляется, данная работа может послу­
жить шагом в ее решении.

Список литературы: 1. Варакин Л . Е. Системы связи с шумоподобными сигна­
лами. М., 1985. 245 с. 2. Кларк Док., Кейн Дж. Кодирование с исправлением 
ошибок в системах цифровой связи: Пер. с англ. Гельфанда С. И. М., 1987. 
391 с. 3. Портной С. Л ., Г узков Е. А. Корректирующие коды в системах связи 
с П П Р Ч / / Зарубеж . радиоэлектроника. 1988. №  1. С. 26—43.
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УДК 621.391

Ю. В. СТАСЕВ, канд. техн. наук

АУТЕНТИФИКАЦИЯ ПАКЕТНОЙ СЕТИ 
С М НОЖЕСТВЕННЫМ  ДОСТУПОМ

Особенности передачи информации в пакетных сетях с множе­
ственным доступом предопределяют необходимость рассмотрения 
проблемы аутентификации информации, циркулирующей в сети. 
Проведенные к настоящему времени исследования показываю т 
[ 1], что проблему аутентификации сообщений целесообразно рас­
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сматривать, используя трехуровневую модель: аутентификацию на 
уровне передаваемых пакетов, аутентификацию на уровне кодо­
вых слов и аутентификацию на уровне сигналов.

Проводится оценка аутентификации пакетной сети с множе­
ственным доступом на уровне сигналов. Пусть в пакетной сети 
с множественным доступом используются сложные сигналы 
с псевдослучайной перестройкой рабочей частоты (П П Р Ч ), фазо- 
манипулированные (ФМ) сигналы или П П РЧ-Ф М  сигналы. Коли­
чественно аутентификация оценивается вероятностью приема 

ложного сигнала Рл. '
Тогда, при использовании в пакетной сети с множественным 

доступом П П РЧ  сигналов, вероятность приема ложного сигнала 
с учетом действия в радиоканале шума и мешающих сигналов 
запишется в виде

Рл — Рп {Ра +  ^с) +  (1 — Рп) Рш- (1)
Здесь Р п — априорная вероятность попадания мешающего сигна­
ла в разрешенный в данный момент времени частотный диапазон; 
Р м — условная вероятность приема ложного сигнала при воздей­
ствии мешающего сигнала в канале, где сигнал отсутствует; Р с — 
условная вероятность переименования сигнала при воздействии 
на него мешающего сигнала и шума; Р ш — вероятность ошибки 
из-за действия шума.

Д л я  вычисления Р м и Р с, 'как показано в работе [2], требуется 
найти плотность распределения вероятностей случайно^ величины, 
характеризую щ ей амплитуду напряжений на входе решающего 
устройства в момент полной свертки сигнала. Условная плотность 
распределения вероятностей напряжений на выходе синфазного 
и квадратурного каналов некогерентного приемника, где действует 
полезный сигнал, мешающий сигнал и шум, есть обобщ енная 
рэлеевская плотность, а плотность на выходе канала, где дей­
ствует шум, есть просто рэлеевская плотность [2].

В результате безусловная плотность распределения вероятности 
напряжения на входе решающего устройства имеет вид

“ вх.ру (у) =5= ^ ^ <0 («//?)•£  <й(у/а)&у ё а ё И , (2)
0 Е1—ЕмЯ I

где (о (а/Я) .— плотность распределения вероятности случайной вели­
чины а,  являющейся функцией случайных величин (<рс — фм) и степени 
корреляции сигналов Я; а  (у[а) — условная плотность вероятности, 
характеризующая напряжение на входе решающего устройства при 
действии мешающего сигнала; Е ( и Ем — энергии полезного и мешаю-

(6 при и >  0 , ‘
щего сигналов; а =  [ _ у  при у < { )

В работе [3] показано, что распределение косинуса разности 
ф аз, независимых и равномерно распределенных на интервале 
[—я, я ] ,  эквивалентно распределению косинуса равномерно рас­
пределенной на интервале [—я , я ] ,  случайной величины. А нало­

50



гично [3] обозначим |  =  соз(ф с — фм)._ Функция распределения 
случайной величины |  как

®б(*) =  *2-
Отсюда

ю*(0) =  (3)
где х =  -ф (г/) — обратная функция для а  =  ф (£).

С учетом (3) со (а /Д)  имеет вид

со (а/Я)  =  --------------  и - ..-  . (4)
. /  /а»- £ ? - £ *  Л* 

пЕ1Ем % \ '  1 — |  2Е1 — £МЯ
Условная плотность распределения вероятности случайной 

величины, характеризую щ ей напряжение на входе решающего 
устройства некогерентного приемника при действии на рабочий 
сигнал мешающего .сигнала имеет вид [2]

оо ■
С х I *2 +  а 2) , 1 ха \ х - { - у  Г (* + У 2) /г\<0 « » )  =  ]  -  ■ехр {------ 5-5- )  / 0 у  - г -  ехр (5)

г д е  Оо •— дисперсия распределения; / 0 — функция Бесселя нулевого 
порядка. Подставив (4), (5) в (2), определим вероятность Р с:

Л  о  = '  I 2 , ?  I «5 I  2о*

/

/а 2_ £2_£>2 р2\2
(6)

В работе [2] показано, что двойной интеграл по х, у  равен 
6,5 ехр {—а 2/4ао}. Следовательно, Р с имеет вид

1 Ё . + Е а К

■ Ы  х4ап)

X ---------------  “  ----------- - - Ф кЩ . (7)

2Е {Е и /? )

Используя [4], преобразуем выражение (7) к виду

Ра =  {(А, +  Ам) Ф ( К  +  К) -  (!ь -  А,) Ф ( К  -  А,) +
2 | е-0,5(&м+й1.)Ч _  е-0,5((,м- Л ^ |  '

' V 2 к  _  1

где Ф (2) — функция Крампа; А; =  — спектральная мощ­

ность шума.
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Д ля вычисления Ры необходимо найти плотности распределения 
на выходе канала, где действует полезный сигнал и шум, и канала, 
где действует мешающий сигнал и шум. Оба эти распределения — 
обобщенные рэлеевские распределения.

Вероятность приема ложного сигнала Рк определяется инте­
гралом, аналогичным (6)

И нтеграл (9) после громоздких преобразований по аналогии 
с работой [2] может быть приведен к виду ,

Вероятность Р ш ошибки из-за действия шума равна [2] Р ш =  п

При использовании в пакетной сети с множественным досту­
пом ФМ сигналов вероятность приема ложного сигнала равна

Выражение для вычисления Р с для случая использования в пакет­
ной сети с множественным доступом ФМ сигналов совпадает с (8). 
Однако надо помнить, что ки в V £  раз меньше Нш при использовании 
П П РЧ сигналов, где Ь — число элементов ФМ сигнала.

Вероятность постановки ложного ФМ сигнала с заданной 
степенью корреляции определяется выражением [5]:

(у+ * ) 8 +  £уг
2о1

(9)

|(^ м +  Л;)3 Ф фм +  Ь{) — (Кл — Л()3 Ф (7гм — /г,) +

, ,)2 е -0.5№ „+йг)2 _  (/гм _  ь ()й ' (Ш )

=  0,5е""°’5А‘ ( 11). После подстановки (8), (10), (11) в (1) получим

Р* =  РпР '  +  ( 1 - Р п) Р ш. (13)



С учетом высказанных замечаний выоажение для Рл запишется 
в виде

р  _____________________1____________________ V 2л  „—0,56; \ ( и , и .
л ~  0 ,1 2 5 / .  [ ( 1  +  Я ) ‘ + Л  (1  — Я )1- * ] ° ' 51- * п Н Х  * +  м)

Ф X

X (Нм +  А,) -  ( К  -  Ы) Ф { К —  к {) +  у =  |е -° -5<йм+л^  _  е- 0'5̂ * 1]} +

+  0,5 1

0,125/. [(1 +  Я ),+ К  (1 — Я)г а г р ш ]  <15>

При использовании П П РЧ-Ф М  сигнала вероятность приема 
ложного сигнала запишется как

Р Я  —  Р Ш1прч [ Р \ \ 'Л  ( Р к  +  Р а )  +  (1  —  Р п $ м )  Р а Л  4 *  (1  —  Р  т тп р ч )  Р  ш* (1б>

Подставив значения переменных, входящих в выражение (16), 
получим

Р .  =  Агппрч {0>125£. ( (1 (1 _ /? )1 - ^ 0 . 5 й  X -

—0,5/1̂  ,

1  “  3 У Ш ^ Т \ { Н м  +  Ы ) 3  ф  ( / 1 м  +  Ы )  ~ { Н м  ~  л ‘ ) 3  Ф  { Н м  ~  Ы )  +

+  ~  [(Лм +  /г«)2 е - й-чн«+нУ -  {К  -  /г,-)2 +

+  е~°,5'г' ^  ф (К +  А<) -  -  А‘> ф {Ны~  Ы) +  у щ . Х

х  [е -0.5('Ч ,+^)2 _  е - ° .5 ( 4 , - ^ 1 !  +

+  0,5 1 ______ ] е~°’ЪН1 I о 5 п __р  ) е~°’ьн11-^0,5£] -Ги. ° и — ^поарч) е
"0,125/. [(1 +  /?)1+л  (1 — Я )1

(17)

По формулам (12), (15), (17) можно провести анализ аутенти­
фикации пакетной сети с множественным доступом при некоге­
рентном приеме для различных значений Л„ и Р а.

Список литературы: I. Эфремидес Э., Уизелтир Дж. Э., Бейкер Д . Дж. Вопросы  
проектирования надежных мобильных радиосетей, использующих методы пере­
дачи и приема сигналов с псевдослучайной перестройкой рабочей частоты // 
Тр. Ин-та инж. по электротехнике и радиоэлектронике. 1987. Т. 75, № 1, С. 68— 
90. 2. Пышкин И. М. Теория кодового разделения сигналов. М., 1980. 208 в 
3. Л евин Б. Р. Теоретические основы статистической радиотехники. Кн. 3. М., 
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У Д К  621.39.1.2

■ Я. Г. Л О ТО Х , канд. техн. наук, В. Ю. М УСИЕНКО

ОБРАБОТКА РАДИОМ ЕТРИЧЕСКИХ ИЗОБРАЖ ЕНИЙ, 
ОСНОВАННАЯ НА ОЦЕНКАХ ПАРЗЕНА -  РОЗЕНБЛАТТА

В процессе разработки алгоритмов обработки радиометрических 
изображений (РМИ), формируемых матричиыми обзорно-измерительны­
ми системами навигации, возникает задача определения среднего зна­
чения Тс и дисперсии яркости фона. Проведенные исследования 
показали, что для этой цели не пригодны, учитывая особенности РМИ, 
такие устойчивые оценки параметров распределений, как а-усеченные 
и а-винзоризованные средние, L-оценки, Р-оценки. Весьма эффектив­
ными в этом случае являются итеративные процедуры, основанные на 
обработке некоторой функции ^(г/), полученной в результате нели­
нейного преобразования вариационного ряда элементов РМ И. 
Однако при этом необходимо определить начальные приближения ис­
тинных значений среднего и дисперсии яркости фона (Тс0 и а | 0 соот­
ветственно). Качество решения данной задачи определяет скорость 
сходимости итеративной процедуры вычисления истинных значений 
Т с и сг|. Один из возможных методов ее решения основывается на 
применении парзеновских оценок функционалов от условных распре­
делений. Настоящая статья посвящена применению этого метода для 
решения задачи определения начальных оценок Тсо и аф0.

Отметим основные особенности РМ И:
— наличие на изображении пространственных помех от не­

устойчивых водных образований;
— малое количество разреш аемы х элементов изображения 

(Э И ), приходящихся на ориентир объекта навигации, и малое 
количество ЭИ в формируемом каДре;

— м алая информативность изображения вследствие того, что 
абсолю тные уровни выходных сигналов, соответствующие радио- 
яркостным температурам элементов зоны обзора, претерпевают 
значительные изменения в зависимости от сезонных и погодных 
условий, из-за чего количество устойчиво различимых градаций 
яркости практически не превыш ает трех.

Исходя из особенностей РМ И  и в целях упрощения решения 
задачи на данном этапе, добавим следующие предположения 
и допущения:

— разбросом чувствительности и коэффициента усиления 
радиометрических каналов пренебрегаем;

— горизонтальными перемещениями носителя, а такж е мас­
ш табными изменениями элемента разреш ения за время формиро­
вания кадра пренебрегаем;

— среднеквадратическое отклонение собственного шума к а ­
н ала существенно меньше динамического диапазона прием­
ника:
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— фон образован излучением участка суши, ориентир, подле­
жащ ий локализации на РМ И, обладает отрицательным по отно­
шению к фону температурным контрастом;

— ориентир и фоновая часть РМ И  являются однородными по- 
яркости;

— больш ая часть кадра занята сигналами фона.
В момент снятия кадра РМ И мгновенные значения выходных 

напряжений каналов с помощью АЦП преобразуются в цифровую 
форму и представляются в виде прямоугольной матрицы

Т и  . .  . Т\ь
( 1>

LTqI . . .  Т аЬ.
размером а х  Ь =  N.  Малое количество элементов матрицы, соответ­
ствующих ориентиру, не позволяет делать выводы о виде распределе­
ния его температуры. Яркостная температура ЭИ соответствующих 
контрастным пространственным помехам в общем случае распределена 
по закону произвольного вида, но можно показать, что в случае, 
когда в качестве названных помех выступают неустойчивые водооб- 
разования, их яркостные температуры распределены по экспоненци-

D
альному закону с параметром X =  п ■, где Ds — диаметр элемента*

и ч& 1 св
разрешения, D0 — средний диаметр водообразования, А Т СВ — контраст 
воды по отношению к окружающему фону. В т о ж е  время последние 
из принятых нами предположений позволяют сделать определенные
выводы о виде распределения температур ЭИ, соответствующих фону 
РМ И. В работе [1] показано, что принятие распределения гауссовым 
является наиболее «экономным» с точки зрения объема статистических 
данных. Это соответствует критерию минимума информации, оправдан­
ному при прогнозировании высших характеристик на основе знания 
лишь низших. Ассиметрию-реального закона распределения температур 
можно не учитывать ввиду того, что свойственный однородной струк­
туре фона разброс температур около относительно большой величины 
математического ожидания сравнительно невелик [1]. Таким образом, 
учитывия, что в кадре РМИ большее количество ЭИ соответствуют 
фону, можно сделать вывод, что от непараметрической задачи оценки 
распределения температур всей выборки \Т{}и=\ ЭИ РМИ мы подошли 
к задаче определения параметров распределения фона. Однако это будет 
неверно, поскольку существует изначальная неопределенность отне­
сения элемента вариационного ряда РМ И к фону, ориентиру или 
помехе. Следовательно, применение для оценки среднего уровня и дис­
персии фона параметрических методов в данном случае недопустимо.

Вышесказанное позволяет нам сделать о б о с н о в а н н ы й  вывод о том, 
что значению Т с соответствует максимальная плотность распределения 
температур ЭИ в кадре РМИ. Итак, определив плотности распределения 
t j (T )  для каждого элемента вариационного ряда (N — коли­
чество элементов РМИ, т. е. матрицы (1)) и определив номер элемента 
L — A rg max !n (T), можно утверждать, что значение температуры 
элемента Т i  =  Тс0, т. е. наиболее близко к среднему значению фона Т с.
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Плотность вероятности ?г( 1 )  определим с помощью непарамет­
рического метода статистики, основанного на идее определения 
плотности как математического ожидания б-функции:

!{Т)  =  \ ь { Т ~ Т , ) 1 { Т , ) й Т , .  (2)

Вместо б-функции используется какое-либо ее «приближение»:

<нт > « т к ( т Ь  <3>

( п р » Л - 0 £ * ( £ ) - в < п )  и с помощью этого приближения мате­
матическое ожидание Мт{Ь(Г  — Г 0)} аппроксимируется средним по 
выборке

1=1
где к  — коэффициент размытости ядра; К  (у ) — ядро эмпирической 
плотности вероятности.

Т акая оценка плотности для приближения б-функции с по­
мощью аппроксимации

К (г) и „ р и ы < 1 ;  ( 5 )

1 0  при [ у  | >  1

бы ла предложена Розенблаттом [2], а для других видов аппрок­
симации б-функции — Парзеном.

Выбор параметра к определяет успех восстановления плотности. 
Проведенные исследования показывают, что для получения точных 
оценок плотности, не имея информации о характере распределения, 
невозможно выбрать оптимальное к. Однако в рассматриваемой ситу­
ации нас интересует не значение плотности для конкретной темпера­
туры, а максимальное ее значение, точнее соответствующий ему номер 
ЭИ вариационного ряда {7\}й=ь

Д ля  определения к воспользуемся полученным в работе [3] выра­
жением

где

: 0 ( У 2 4 - " ) \  (6)

оо
£ К*(У)с1у

N
1 з (у»)

(7)

К ( у ) == { 4 У 5  20 У~5 ’ ’ (8)
О I г/1 >  5 .
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Ядро К  (у) выбрано из условия минимизации относительной гло­
бальной ошибки:

Величина ст в выражении (6) — среднеквадратическое отклонение 
для всей выработки из N  элементов.

Интегрируя К 2 (у) и с учетом выражения (7) и (8), получаем

Таким образом, используя вышеприведенные рассуждения и выра­
жения (4)— (10), решается задача определения начального значения 
средней температуры Т с0 фона РМИ.

При определении параметра стф0 будем исходить из факта наличия 
отрицательного контраста яркостных температур ЭИ, соответствующих 
контрастным помехам и ориентиру, по отношению к фону. В этом 
случае можно утверждать, что фону РМИ соответствуют элементы 
вариационного ряда {Т’Л ^  с большими номерами. Учитывая, что рас­
пределение температур фона подчиняется нормальному закону, можно 
показать, что для оценки параметра Оф0 необходимо принять к рас­
смотрению значения температур Т{, удовлетворяющих условию: 
2Г с0 — Т :\г <  Г,- <  Тдг, ( 11), где Т N — максимальное значение темпера­
туры в вариационном ряду исходной выборки.

Параметр ОфВ рассчитывается по формуле

где N*  =  N  — /„ +  1 — количество элементов выборки, относящихся 
по нашему предположению к фону; / 0 — номер того элемента вариа­
ционного ряда {7\}iLi, для которого впервые выполняется условие (11). 
Полученное значение есть искомое начальное приближение величины оф.

Таким образом, показано, что применение при обработке РМИ 
процедуры, основанной на непараметрическом подходе Парзена — Розен- 
блатта и некоторых эмпирических соображениях, в условиях априорной 
параметрической неопределенности относительно параметров Т а и Стф, 
позволяет получить их оценки ассимптотически несмещенными.

Д ан ная процедура может быть достаточно легко реализована 
при обработке результатов натурных экспериментов.

Список литературы: 1. Левш ин В . Л. Пространственная фильтрация в оптиче­
ских системах пеленгации. М., 1971. 207 с. 2. R osenblatt М. Remarks on som e  
nonparametric estim ates of a density fun ction / / Ann. Math. Stat. 1956. Vol. 27, 
№  3. P. 197— 204. 3. Финкельштейн E. Я. Кластерный анализ с 'помощью крите­
риев, основанных на оценке плотности//Автоматизация анализа и распознавания 
изображений. Рига. 1980. С. 97— 103.

где Q =  I / 2 (Т) dT; Е  — операция усреднения.

(12)

Поступила в  редколлегию  03.07.90
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Н Н. М И Н ЕРВИ Н , д-р техн. наук, А. Ю. ГО Л О Д Н Ы Й

УЧЕТ ФЛУКТУАЦИЙ УГЛОВ ПРИХОДА ЧАСТОТНЫХ 
СОСТАВЛЯЮ ЩИХ Ш ИРОКОПОЛОСНОГО СИГНАЛА  

ПРИ И ЗМ ЕРЕНИИ УГЛА ИОНОСФЕРНОЙ РЕФ РАКЦИИ

К настоящ ему времени рассмотрен вопрос измерения ионосфер­
ного угла рефракции по искажениям широкополосных сигналов 
на фоне некоррелированных шумов приемного устройства. Однако 
следует заметить, что с увеличением ширины спектра сигнала 
ош ибка измерения, порож даем ая внутренними шумами, умень­
ш ается, но при этом возрастает ошибка, обусловленная ф луктуа­
циями углов прихода спектральных компонент сигнала. В связи 
с этим возникает задача оптимизации измерения параметра 
рефракционных искажений радиолокационного сигнала с учетом 
флуктуаций углов прихода его частотных составляющих, которые 
по своей природе являю тся коррелированными. Д ля решения 

'данной задачи рассмотрим сигнал, который наряду с оцениванием 
направлений прихода позволял бы учесть корреляционные свой­
ства флуктуаций углов прихода его спектральных компонент. 
Поэтому в качестве зондирующего будем использовать много­
частотный сигнал, имеющий центральную составляющую на часто­
те  й>0 и М симметрично расположенных равноотстоящих боковых 
частотных составляющих одинаковой амплитуды. При этом мак­
симальный разнос частот равен ДО и Д£2Сшо. Запиш ем вы раж е­
ние для угла прихода частотных компонент такого сигнала в виде

0  ((о£) == ©0 +  Д@р (и ,) +  Ы,-, (1)

где @о — угол прихода луча в отсутствие ионизированной среды в обыч­
ных условиях; А0 р (со(.) — угол ионосферной рефракции на частоте о),; 
<о* — круговая частота г-й частотной составляющей; К[. — флуктуации 
углов прихода частотных компонент сигнала. Входящая в (1) ионо­
сферная рефракционная поправка для естественной ионосферы, при 
измерении монохроматическим сигналом, достаточно точно описывается 
соотношением [ 1]

Д0 р ((ог) « В с о - 2, (2)

где коэффициент В не зависит от частоты и определяется только рас­
пределением ионизации в ионосфере в момент измерения. Разложим (2) 

^  А£2 .в ряд по степеням £2* =  -до I =  щ  — со0 в окрестности частоты со0 и ог­
раничимся членами первого порядка малости относительно

Д@Р (®0 +  Яг) «  &Р0 +  р£2<,' (3)
где

6 ро X  В(0-2, р «  —2В (0-3. (4)
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Первое слагаемое (3) определяет ионосферную рефракционную по­
правку на частоте ©0 При измерении угловой координаты узкополос­
ным сигналом, второе слагаемое характеризует разброс углов прихода 
спектральных компонент относительно компоненты на мп. Коэффициент 
Р носит название параметра линейных рефракционных искажений. 
Как видно из (4), величины 0 ро и р связаны между собой соотно­
шением

Таким образом, для оптимизации оценивания угла ионосферной 
рефракции достаточно оптимизировать измерение параметра 
искажений р, что и будет рассмотрено далее.

Так как информация о параметре р содержится в зависимости 
угла прихода от частоты, то под входным сигналом измерителя 
У будем понимать реализацию  углов прихода частотных компо­
н ент сигнала, которая с учетом ( 1) , (3) и с точностью до неинфор­
мативных параметров 0 О и @ро представляет собой аддитивную 
смесь ожидаемого сигнала,

Такой подход позволяет синтезировать алгоритм оптимального 
измерения пг,раметра рефракционных искажений при наличии 
флуктуаций углов прихода частотных компонент сигнала.

Д л я  проведения оптимизации необходимо сделать ряд допу­
щений. Будем считать: измерения регулярные; флуктуации углов 
прихода частотных компонент, как обусловленные влиянием боль­
шого числа случайных неоднородностей среды, распределены по 
нормальному закону, стационарны и имеют нулевое среднее 
вначение.

К ак следует из (5), задача сводится к нахождению оптималь­
ной оценки коэффициента р, который играет в данном случае 
роль амплитудного множителя. Нетрудно-убедиться, что функцио­
нал отношения правдоподобия в этом случае определяется [2 ]

где Я  — весовой вектор, удовлетворяющий уравнению /? =  Ф_1Х Й (7). 
Здесь Ф-1 — обратная корреляционная матрица угловых флуктуаций. 
Соответствующая функционалу (6) оценка максимального правдопо­
добия для параметра р имеет вид

со

и углового шума N. т. е.
■ У =  рХ„ +  N (5)

Ш  (К ) =  р Г г Я ~ 4 - р 2Х 0г Я , (6)

(8)
а дисперсия оценки измерения определяется соотношением

(Тр =  Н ТФ К ! { Х Л ) \ (9)
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Оценим потенциальную точность измерения параметра рефрак­
ционных искажений на фоне аддитивной смеси некоррелированных 
я коррелированных угловых флуктуаций. В этом случае резуль­
тирующая корреляционная матрица флуктуаций углов прихода 
частотных составляющих сигнала имеет вид

ФР =  Ф +  Ф0 =  Оф II || +  а* || btj И, ву =  {о |  ™
при этом а ь= ехр (—2/МС). Здесь С — относительный частотный радиус 
корреляции, равный отношению радиуса корреляции р к величине 
AQ/2, о£— дисперсия коррелированных урловых флуктуаций, обуслов­
ленных случайными неоднородностями среды распространения, а2о — дис­
персия некоррелированных угловых флуктуаций, вызванных ошибками 
измерения за счет внутренних щумов приемных устройств и другими 
причинами. При решении поставленной задачи воспользуемся методом 
последовательных приближений. В этом случае из уравнения для 
весового вектора (7) получим R — Ф^Хо — Полагая, что а|
>  а2о в качестве нулевого приближения весового вектора примем вектор 
R0 — Ф^Х0, а в качестве первого приближения — вектор ,Rt — R0 —
— ARlt где ДR1 =  о®Фв1/?0" Определяя R0 и ДRu из выражения (9) 
получим соотношение для дисперсии ошибки измерения параметра 
рефракционных искажений при первом приближении весового вектора 
в  виде

<[М — (М — 2) а]
аМ (1 — а 2) X

X [ l  + -ТГ (1 — в)
М_
2 ) aq2, (10)

где

а  =  ог1а\, А =I г' л»
м
2

(1 -а )*
12 (М — 1) (М — 2).

2,0

Представляется интересным проанализировать зависимость норми­
рованной дисперсии ошибки измерения параметра рефракционных 
искажений Стрн =  стр0ПТД^2/СТф от отношения дисперсий коррелированных 
и некоррелированных угловых флуктуаций при фиксированных зна­

чениях С и М, которая представлена 
на рис. 1. Видно, что при значении 
параметра а  30 некоррелированные 
флуктуации практически не сказыва­
ются на точности оптимального изме­
рения. Перейдем к рассмотрению вы- 
играша В =  , даваемого опти­
мальным алгоритмом по сравнению с 
алгоритмом, оптимальным лишь по 
отношению к некоррелированным 
угловым флуктуациям. На рис. 2 
приведены графики, характеризующие 

выигрыш в зависимости от значения С

-04 9.OD

о<
10

М-1Б 1 - С ’ 1
О- Г- ПО

I4" *“ L'’ A‘ г

2

Л

о 20 k0 

Рис. I
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при различных а  и числе интервалов между отсчетами углов прихода 
частотных составляющих сигнала, равном 16. Видно, что выигрыш 
увеличивается при уменьшении отношения дисперсий некоррелирован­
ных и коррелированных угловых флуктуаций и при М =  16, а  =  103, 
С — 1 составляет величину более 20 %.

Перейдем к синтезу алгоритма оптимального измерения пара­
метра р. Для этого воспользуемся соотношением (7 ), откуда для 
первого приближения весового вектора имеем

М/2

Коэффициенты й/, &2, &3 определяют вклад каждого из спо­
собов получения оценки параметра рефракционных искажений 
в зависимости от величины относительного радиуса корреляции 
угловых флуктуаций С, параметра а  и числа используемых частот 
измерения (М + 1). В случае, когда интервал корреляции флуктуа­
ций р стремится к нулю, выражение (I I ) принимает вид

у/о
В _ ______*2_____ \~\-fF___У •)
^ Д£2 (Ма +  ЗМ +  2) —  '  ' ; ->>' ■

/=•
т. е. алгоритм оптимального оценивания в отсутствие корреляции 
флуктуаций представляет собой процесе взвешенного суммирования 
разностей - симметричных относительно середины спектра сигнала от­
счетов углов прихода частотных составляющих. Если же р-»-оо, то 
оценка р определяется вторым и третьим слагаемыми соотношения (II). 
Заметим, что в этом случае при увеличении превышения коррелиро­
ванных угловых флуктуаций над некоррелированными все больший вес 
приобретает второе слагаемое, и при достаточно большом ос соотно­
шение (11) СВОДИТСЯ к следующему выражению! Р =  ^ (У м / 2—У“ 11/2), 
которое описывает известный двухчастотный метод.

а

1,09

1
0 1 2 3 С -1 2 4 6 С

Рис. 3 Рис. 2

Теперь предположим, что на вход измерителя параметра 
рефракционных искажений поступает сигнал, корреляционная



матрица угловых флуктуаций которого опредеделяется выраже­
нием

Ф : а і'-/| сой : Р  • (і —  /), +  °У .
где Р — относительный параметр осцилляций, равный произведе­
нию параметра осцилляций у на ДО/2. На рис. 3 отражен выигрыш 
в точности измерения, даваемый оптимальным алгоритмом, кото­
рый в этом случае достигает существенных величин. Так, при 
М== 16, /' = 2, а= 1 02, С> 5 выигрыш превышает трое­
кратный.

Таким образом, учет корреляционных свойств флуктуаций 
углов прихода частотных составляющих сигнала в ряде случаев 
позволяет повысить точность измерения ионосферного угла 
рефракции.

Список литературы: 1. Кравцов Ю. А., Фейзулин' 3. И., Виноградов А. Г. Про­
хождение радиоволн через атмосферу Земли. М., 1983. 224 с. 2. Ширман Я. Д., 
Манжос В. Н. Теория и техника обработки радиолокационной информации на 
фоне помех. М., 1981. 416 с.

Поступила в редколлегию 18.07.90
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В. И. БЫКОВ, канд. техн. наук, В. М. ПОШТАРЕНКО, канд. техн. наук, 
Ю. В. ОВСЯННИКОВ, В. Г. ТИМОФЕЕВ

РЕШЕТКА ОБЛУЧАТЕЛЕЙ МНОГОЛУЧЕВОЙ АНТЕННЫ 
ДЛЯ СИСТЕМ ПОЛУЧЕНИЯ ИЗОБРАЖЕНИЯ 

В МИЛЛИМЕТРОВОМ ДИАПАЗОНЕ ВОЛН

Системы получения изображения широко используются при 
дистанциЬнном зондировании, географической ориентации лета­
тельных аппаратов, в картографировании и т. д. Одним из направ­
лений повышения эффективности данных систем является приме­
нение прямого метода радиовидения на основе многолучевых 
антенн. Можно выделить два больших класса многолучевых антенн 
(М А): апертурные и фазированные решетки. В настоящее время 
уровень развития элементной базы миллиметрового диапазона 
(ММД) позволяет сравнительно легко реализовать апертурные 

МА благодаря использованию антенн оптического типа — линзовых 
или зеркальных. Узким местом в создании таких антенн со значи­
тельным числом лучей и высоким угловым разрешением остается 
схемная и конструктивно-технологическая сложность решетки 
облучателей, обеспечивающей ортогональность и требуемый уро­
вень пересечения формируемых диаграмм [1 ]. Определим требо­
вания к конструктивным параметрам элементов решетки.

Известно, что угловое разрешение антенн оптического типа можно 
определить пользуясь критерием Рэлея, который устанавливает рас­
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стояние между изображениями двух источников в фокальной плос­
кости. Это расстояние находится из выражения [2]:

бя =  1,21967 • Я • (F/D), (1)
где Я— длина волны; F — фокусное расстояние линзы (зеркала); D — 
диаметр линзы.
В радианной мере величина 0н приближается к ширине диаграм­
мы направленности (ДН) на уровне половинной мощности. Д ру­
гими словами, расположение облучателей на рэлеевском расстоя­
нии обеспечивает пересечение ДН многолучевой антенны на уровне 
половинной мощности.

Отношение FI-D в выражении ( 1 ) является конструктивным 
параметром MA и характеризует ее как  оптическую систему. 
Максимальное количество лучей, формируемых MA, связано с дан­
ным параметром выражением

Птах =  —  =  0,44 +  22 (F/Dr, (2)

где а  — угол предельного отклонения от оптической оси; 20о,5 =  
=  1,2  (Я/Ь) — ширина ДН одиночного облучателя решетки на уровне 
половинной мощности.

Исследования [2] показывают, что для MA параметр F/D целе­
сообразно выбирать близким к единице. При этом максимум эффек­
тивности антенной системы имеет место в случае снижения мощ­
ности излучателя в направлении на край фокусирующего элемента 
(Чг='Ро) на 10 дБ. Угол 2'îfo = 4arctg[4(.F/D) ] - 1 представляет собой 
угол раскрыва апертуры.

Из анализа приведенных требований и условий ортогонально­
сти формируемых ДН многолучевой антенны следует, что облуча­
тели решетки ДОЛЖ НЫ /формировать симметричные в плоскостях 
Н и Е ДН с низким уровнем боковых лепестков при расстоянии 
между фазовыми центрами облучателей близким к рэлеевскому 
0в=  1,21967 К.

В качестве обобщенного критерия оценки конструктивных 
параметров решетки облучателей используем плотность упаковки 
[3 ]:

где Ах =  1,2п (F/D) Кл • Я0 — значение дискретизации решетки; Кл — 
фактор девиации луча, примерно равный 0,95 при F/D =  1 ; п — число 
лучей; Я0 — длина волны электромагнитного поля.
Из существующих типов антенн наиболее близко удовлетворить 
рассмотренным выше требованиям могут антенны бегущей волны 
осевого излучения, имеющие наименьшие размеры апертуры в на­
правлении излучения. В ММД известны щелевые антенны осевого 
излучения, представляющие собой различные по форме прорези 
в металлизированном покрытии, нанесенном на диэлектрическую 
подложку и диэлектрические стержневые антенны,
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Щелевые антенны, характеризующиеся осесимметричной ДН 
с относительно высоким усилением и интегральной технологией 
изготовления, в настоящее время находят применение при созда­
нии одномерных и двухмерных решеток облучателей в Составе 
системы получения изображения [4]. Однако высокий уровень 
боковых лепестков влечет значительные энергетические потери

многолучевой антенны при 
реализации матрицы облу­
чателей на основе данных 
антенн.

Вместе с тем известно, 
что суживающиеся стерж­
невые антенны обладают 
меньшим уровнем боковых 
лепестков в сравнении со 
щелевыми. Поэтому пред­
ставилось целесообразным 
провести исследования х а ­
рактеристик суживающих­
ся диэлектрических антенн 
с прямоугольным сечени­
ем стержня и решетки об­
лучателей на их основе.

Д ля проведения экспе­
риментальных исследова­
ний были изготовлены 
три типа суживающихся 

диэлектрических антенн, представленных на рис. 1. В общем случае 
антенны данного типа имеют следующие участки: — участок со­
гласования с волноводом; Ьт — участок возбуждения поверхностной 
волны; Ьр — участок формирования ДН; — участок оконечного 
сужения. В качестве материала использовался фторопласт-4. Для 
сравнительной оценки результатов эксперимента на волновод типа 
МЭК-320 был изготовлен оптимальный рупор.

Определение характеристик ДН осуществлялось радиометри­
ческим методом. В качестве источника сигнала использовались 
солнечные лучи. Полученные результаты для антенн с относитель­
ным удлинением, равным 10£Д о, представлены в табл. 1 .

' Т аб л и ц а !

Рис. 1

Тип антенны о, дБ УБЛН, дБ

200,5 • • • °

плоскость Н Е

Сужающаяся в плоскости Е 20,3 —15,8 24 28
Сужающаяся в обеих плос­ 19,7 —14,2 29 30
костях
Максимального усиления 21,5 —5,5 16 18
Оптимальный рупор 18,8 -1 7 ,1 31 34
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Из анализа полученных результатов следует, что антенна, 
суживающаяся в обеих плоскостях, характеризуется максималь­
ной ортогональностью ДН и высоким коэффициентбм усиления. 
Антенна, суживающаяся в плоскости Е, обладает наименьшим 
уровнем боковых лепестков, высоким коэффициентом усиления 
и несимметричностью ДН. Для всех типов суживающихся штыре­
вых антенн уровень боковых лепестков (У Б Л) выше в сравнении 
с оптимальным рупором.

С целью снижения дифракции на краю волновода предлагается 
использовать согласующий пирамидальный рупор. Параметры 
рупора выбирались таким образом, чтобы не искажалась форма 
ДН и незначительно снижалась плотность упаковки антенн 
в решетке. Результаты экспериментальных исследований приве­
дены в табл. 2. На рис. 2 представлены формы ДН в Н и Е плоско­
стях антенн в порядке следования их в табл. 2. Из анализа полу­
ченных результатов можно сделать вывод, что для реализации

Т а б л и ц а  2

Тип антенны С, дБ УБЛ, дБ

2е0,6 

плоскость Н Е

Сужающаяся в плоскости Е 21,6 -2 4 ,3 24 28
Сужающаяся в обеих плос­ 20,5 —23,7 29 30
костях
Максимального усиления 22,1 - 6 ,2 16 18

3  2-340 г>5



решетки облучателей целесообразно использовать диэлектриче­
скую стержневую антенну, суживающуюся в обеих плоскостях.

Исследования влияния удлинения (Ь/Х0) антенны на параметры 
ДН показали, что с увеличением удлинения растут усиление 
и УБЛ, а ширина ДН уменьшается. При 11Х0>  10 наблюдается 
быстрый рос? УБЛ, поэтому представляется необходимым выбор 
Ь/К о в пределах 8— 10 .

В дальнейшем с использованием данного типа антенн была 
изготовлена решетка 3 x 3  облучателей. При этом значение дискре­
тизации решетки составило Дя=13,5 мм, что меньше рэлеевского 
расстояния (бд = 14,01) для Я0= 8,6 мм. Конструктивно данная 
плотность для волноводов типа МЭК-320 была достигнута бла-

£

• Рис. 3

годаря расположению контактных фланцев на различных расстоя­
ниях от рупоров.

Экспериментальные исследования выполнялись по методике, 
аналогичной для одиночной антенны. Исключение составляла 
лишь установка эквивалентов нагрузки для имитации много­
канального радиометра. В ходе проведенных исследований были 
получены ДН в плоскости Е девяти облучателей, входящих 
в решетку (см. рис. 3). Анализ этих ДН показывает, что имеет 
место взаимное влияние облучателей, которое проявляется в рас­
ширении главного лепестка на уровне —10... — 25 дБ. Однако



на уровне —3 дБ ширина ДН остается практически без изме­
нений.

Полученные данные сравнивались с результатами исследова­
ний решетки щелевых антенн с постоянной шириной щели 
(ЩАПШ), приведенными в работе [4 ]. Итоги сравнения представ­
лены в табл. 3. Можно отметить, что в составе решетки диа­
грамма направленности диэлектрической сужающейся стержне­
вой антенны (ДССА) искажается существенно меньше, чем в слу­
чае ЩАПШ.

Т а б л и ц а  3

Параметры ДН ЩАПШ ДССА

Уровень боковых лепестков, дЬ —9—14 - 1 7 - 1
Расширение ДН в составе решетки (на уровне — 3 дБ)

О *

10—13 1—2
•  * •

Снижение усиления в направлении главного макси­ 0—2 0
мума ДН, дБ

Ь/йХ

1,0
8 1
1 !
О -Э
о 4

— ,- 5

~7~ N— г*— /
6

/?

2 3 
Рис. 4

4 F/J)

Проводилась так же срав­
нительная опенку различных 
типов облучателей по плотно­
сти упаковки (рис. 4). Срав­
нение проводилось для следую­
щих облучателей: 1 — ЩАПШ,
2 — ДССА, 3 — ЩА с линей­
ным расширением, 4  — ЩА 
типа «Вивальди», 5 — ДСА, 
круглого сечения, 6 — пирами­
дальный рупор, 7 — круглый 
волновод, 8 — прямоугольный 
волновод. Из рисунка следует, 
что ДССА по данному парамет­
ру сравнимы с ЩАПШ. Однако реализация решетки с различной 
поляризацией отдельных облучателей, что целесообразно для си­
стем формирования изображения* при достигнутой плотности упа­
ковки возможна только с применением ДССА.

Список литературы: 1 . Проблемы антенной техники/Под ред. Л . Д . Бахрака и 
Д . И. Воскресенского. М., 1989. 368 с. 2. Ingues&on К. S . Imaging front-end 
systems for m illim eter waves and subm illim eter waves //SP1E. Instrum entation 
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УДК 681.7.068.4.08

Ю. А. ЧЕРЕВАНЬ, Е. В. ВОРОНЦОВА

МЕТОД КОМПЛЕКСНОГО ИССЛЕДОВАНИЯ МНОГОМОДОВЫХ 
ВОЛОКОННЫХ СВЕТОВОДОВ

Волоконная оптика на сегодня является одной из наиболее 
быстро развивающ ихся областей техники. Ее столь быстрое р аз­
витие привело к явно наметивш имуся разрыву м еж ду научными 
изысканиями и потребностями практики. П редлагаем ая работа 
была проведена с целью, в некоторой мере, заполнить этот разрыв. 
Предприятия, выпускающие компоненты ВОСПИ, постоянно стал ­
киваю тся с задачей измерения параметров своих изделий. Досто­
верное измерение параметров (особенно, числовой апертуры 
волокна) требует учета модового состава излучения, передавае­
мого исследуемым световодом. Существующие методики измере­
ния параметров световодов основаны на создании в волокне стан­
дартного модового распределения [1 ]. Такой подход совершенно 
не снимает задачи о зависимости измеренных значений характе­
ристик оптических волокон от модового состава излучения, а толь­
ко переводит ее в другую  плоскость, а именно: обеспечения и кон­
троля заданного (например, «равновесного/») модового распреде­
ления в волокнах, параметры которых подлежат определению. 
П редлагается альтернативный подход к решению этой задачи, 
заключающийся в одновременном измерении параметров волокна 
и модового состава излучения. Такой подход позволяет разработать 
методику измерения параметров многомодовых световодов при 
произвольных условиях возбуждения, либо дает возможность 
контролировать модовый состав излучения при использовании 
существующих методик измерений параметров волокон.

О сн о вн ы е  у р а вн е н и я .  Д ля описания модового состава излуче­
ния в исследуемом волокне воспользуемся моделью, которая пред­
полагает, что в волокне распространяется некоторое количество 
квазивырожденных модовых групп, характеризую щ ихся пара­
метром х [2 ] :

распространения луча, покинувшего волокно через торец; N А — чис­
ловая апеотура.

В этой модели распределение интенсивности в ближней и дал ь­
ней зоьахописывается следующим образом:

где Р (0), р (г) — распределение интенсивности излучения, измеренное 
в дальней и ближней зонахсоответственно; <2 (х) — функция модового

(2)
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состава (мощность, приходящаяся на одну квазивырожденную модовую 
группу х)\ г — радиальная координата. '

Дальнейш ее описание основано на том, что выражение (2) 
рассматривается к ак  система интегральных уравнений, содерж а­
щ ая известные функции Р (0 )  и р ( г )  и неизвестные функции

Q (x)  ̂ ^ (^ ) -  Реш ая эту систему, можно одновременно определить
функцию модового состава С1(х) и все основные параметры волок­
на: числовую апертуру ЫА, диаметр сердцевины а, функцию про­

филя показателя преломления £^~|-Задача в такой постановке 
является некорректной, но если достаточно жестко ограничить 

множества функций, из которых выбирается С?(л:) и то можно
попытаться решить систему (2) приближенно с достаточной точ­
ностью. Здесь возникает вопрос об удачном выборе вида функций 

гС}(х) и ^  чтобы они адекватно описы валг физику процесса,

с одной стороны, а с другой — содержали жесткие ограничения, 
позволяющие решать уравнения.

Большинство известных способов определения модового соста­
ва основаны на приближении а-профиля показателя преломления 
[3—5 ], т. е.

И т М т Г  (3)
где а  — радиус сердцевины; а  — пара­
метр профиля показателя преломления.

Однако эта модель, позволяющая по­
лучить аналитически многие результаты , 
неудовлетворительно описывает реально 
существующие профили. Оптические во­
локна, полученные методом М СУИ, обла­
дают двум я дефектами, которые не учи­
ты вает а-профиль. Это приосевой провал 
в профиле показателя преломления и 
«размы тие» профиля на границе «серд­
цевина — оболочка». После проведения 
исследований и перебора различный в а ­
риантов была выбрана следую щ ая функция описания профиля 
показателей преломления:

- Ь - Ь  (г)/г, г =  0;

- )  = (4)Ь<.г < а ;
0, г  >  а,

где & — размер приосевого провала; 6 (г) — дельта-функция.

Условно будем считать, что функция С0 (—) описывает профиль
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показателя преломления заготовки (см. рисунок, кривая 1). Для работы 
с этой функцией воспользуемся ее разложением в ряд Фурье—Бесселя:

6И

2 С IV  г\ <5Ь

О
где уп — корни функции J0 (гг); — интервал разложения, >  а; 
а — диаметр сердцевины. •

. При вы тяж ке волокна за счет, в первую очередь, диффузии 
легирующих примесей, профиль показателя преломления «разм ы ­
вается» (см. рисунок, кривая 2).  Учесть такое диффузионное раз­
мытие можно введя еще один сомножитель в формулу (5 ) :

50

л—0
где т — некая «диффузионная» константа.

Таким образом, для описания функции профиля показателя

преломления используются три параметра: диаметр сердце­
ви н ы — а , размер приосевого провала — о, диффузионная кон- 
ст анта — т.

Функцию модового состава так  ж е естественно представить 
в виде разложения по ортогональным функциям

3  (*) =  Ч&1 (х) +  (X) +  (х) +  ••• +<7Дп{х).  (7);
В качестве такой ортогональной системы нами были выбраны так  
называемые «статистические моды» [6 ].

Д ля идеального параболического профиля 0.1 имеют простой 
вид [3; 7 ]:

сц =  .2
Можно предположить, что такое представление достаточно хо­

рошо и для реального волокна.
У держ ивая три первых слагаемых и учитывая условие норми­

ровки амплитудных коэффициентов ц 1 + <72 + <7з==1. функция модо­
вого состава запишется следующим образом:

<2 (х) = д Д  (х) +  <?2<?2 (*) +  (1 — ?1 — <7а) $ 3 (х). (8)
Следовательно, предлагаем ая модель содержит шесть пара­

метров, которые подлежат определению: а, Ь, т, ЫА, д и д2-
Наиболее подходящим методом определения параметров ока­

зался метод подбора по критерию минимума %2:
X2 =  2  (Р? Ю  -  Р ь (П)Г +  И  (Рт ( 9 / )  -  Рэ ( б ; ) ) 2 ,

* / 
где р т(п) ,  Рт(в/) — распределения интенсивности излучения в ближнем 
и дальнем поле, рассчитанные в соответствий с (2), с учетом (6) и (8);
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рэ(г1), Р*(в/) — измеренные экспериментально распределения интен* 
сивности излучения в ближнем и дальнем поле для значений пере' 
менных Г, И 0/.

Д л я  обработки результатов была составлена программа, кото­
рая позволяет сравнительно быстро определить необходимые пара­
метры исследумых волокон и модовый состав излучения.

Экспериментальная проверка работоспособности метода. 
С помощью предложенного метода было исследовано градиентное 
оптическое волокно длиной 20 м при двух условиях возбуждения: 
исследуемое волокно подключалось непосредственно к источнику 
излучения ИЛПН-109; излучение вводилось через трехзвенный 
смеситель мод. Полученные результаты  приведены в таблице.

Характер возбуж­
дения исследуе­

мого волокна

Исследуемые параметры

а NA 0, Xі

1 25,34± 0,185± 0,68 0,45 1,78 0/.
з :  0,1 мкм 0,01

2 25,45±0,1мкм 0,189 1,03 0,02 2Д %

Анализируя приведенные данные, можно отметить, что пара­
метры, характеризующ ие оптическое волокно (a, NA) оказались 
в пределах точности измерений равными. Отличны только пара­
метры, характеризующие модовый состав излучения (q u q%), что 
подтверждает правильность выбранной модели. Правомерность 
использования разложения (7) подтверждается тем , что при 
использовании смесителя, дающего модовый состав, близкий 
к равновесному, ц 1, a q2 и qa t a 0 .

Возможные применения метода комплексного исследования 
многомодовых волоконных световодов. Предложенный в работе 
подход позволяет разработать методику одновременного опреде­
ления всех основных параметров оптических волокон независимо 
от условий ввода излучения, при этом определяется реальный 
профиль показателя преломления и модовый состав излучения. 
Реализуется предлагаемый метод на стандартном оборудовании, 
что особенно ценно при 'использовании его в условиях заводских 
лабораторий.

Данный подход позволяет оценить необходимость применения 
смесителей мод при измерениях параметров и передающих х ар ак ­
теристик многомодовых оптических волокон. На его основе можно 
разработать методику метрологической аттестации смесителей 
и модовых фильтров.
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■Ю. Е. ГОРДИЕНКО, Б. Г. БОРОДИН, В. И. КРИВОРУЧКО

О СИНТЕЗЕ СВЧ РЕЗОНАТОРНЫХ ИЗМЕРИТЕЛЬНЫХ 
ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ Д Л Я ФОТОМОДУЛЯЦИОННОЙ ДИАГНОСТИКИ 

ПОЛУПРОВОДНИКОВЫХ СТРУКТУР

Заметным достижением в .развитии микроволновой диагностики 
полупроводниковых материалов явилось создание СВЧ фотомоду- 
ляционного метода контроля параметров эпитаксиальных струк­
тур [1—4]. В числе несомненных достоинств этого метода, таких 
как безэлектродность измерений и их неразрушающий характер, 
безусловно, следует назвать такж е его универсальность (то есть 
применимость для определения большинства электрофизических 
параметров полупроводниковой слоистой структуры [4—7]) и лег­
ко реализуемую возможность высоколокальных измерений. В то 
же время необходимо отметить, что наряду с принципиальной 
проработанностью основных положений фотомодуляционного мето­
да в литературе практически отсутствуют сведения о выборе опти­
мальных технических решений при создании устройств, основан­
ных на использовании фотомодуляционного метода. Некоторые 
аспекты синтеза измерительных преобразователей для таких 
устройств рассмотрены в настоящей статье. При этом круг иссле­
дуемых вопросов ограничивается рамками разработанного авто­
рами [2; 4] метода двухпараметрового контроля (толщины к 
и электропроводности а) полупроводниковых пластин и эпитакси­
альных пленок в структурах с высокоомными подложками.

Теоретической основой для развития указанного метода яви­
лись исследования возмущения Н0\п мод цилиндрического СВЧ 
резонатора аксиально расположенным фотопроводящим полупро­
водниковым диском. При этом исследуемый образец, как  показано 
на рис. 1 , а, размещается внутри резонатора, состоящего из двух 
соосных частей, перпендикулярно его оси, полностью перекрывая 
поперечное сечение резонатора. Сущность метода заключается 
в исследовании гармонического сигнала фотопроводимости, изме­
ренного при СВЧ смещении, в зависимости от уровня включения
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образца в поле резонатора и регистрации таких уровня включения 
и резонансной частоты или длины резонатора, при которых сигнал 
фотопроводимости (ФП) переходит через нуль, изменяя знак. 
Вариация включения производится посредством перестройки резо­
натора одним поршнем, а подстройка резонатора' в резонанс — 
вторым поршнем или изменением частоты питающего СВЧ гене­
ратора. Подробно основные теоретические соотношения, методика 
измерения, схемы экспериментальных установок приведены в ра­
боте [4]. Там же обоснована предпочтительность выбора в каче­
стве сигналов измерительной информации положения настроеч­
ного поршня в момент смены знака сигнала фотопроводимости 
Н± и соответствующей этому положению резонансной частоты 
СВЧ резонатора (со±).

0,05

сзс

О

-0,05
?М 300 Ш 500 

ЬоВр,мкп
Рис. 1

На рис. 1, а приведены рассчитанные в соответствии с рекомен­
дациями работы [4] примеры типичных зависимостей сигнала ФП

от уровня включения ф]#) образцов кремниевых пластин (под­
ложек) в поле цилиндрического СВЧ резонатора с # 012 видом колеба­
ний Анализ приведенных зависимостей показывает, что исследуемый 
сигнал ФП может быть по амплитуде как положительным, так и 
отрицательным, т. е. с увеличением тангенса угла потерь tg б^р 
пластины при освещении добротность резонатора может не только 
уменьшаться, а и возрастать. Это явление объясняется различным 
характером перераспределения электромагнитного поля между час­
тями резонатора, заполненными и незаполненными полупроводником 
в зависимости от уровня включения [2; 4]. С метрологической точки 
зрения существенный интерес представляет то обстоятельство, что 
два значения р1Я ±т, ограничивающих область с отрицательным 
сигналом ФП, и резонансная частота резонатора при указанных 
уровнях включения однозначно зависят от таких параметров образца, 
как *д60бр, Л0бр, е0бр- Исследования- показали, что положение отмечен-



ных точек типа Р,Н± и (3,# I (рис 1 » а) не зависит для конкретного 
образца от параметров СВЧ детектора, мощности СВЧ генератора и

До
уровня фотовозбуждения вплоть до -— < 0, 1 , а определяется только

обр
Аэбр И /^обр-

Авторами работ [2—7| обоснована целесообразность исполь­
зования для реализации фотомодуляционного метода цилиндриче­
ского резонатора с #012 — видом колебаний. В то же время синтез 
оптимального измерительного преобразователя предполагает опре­
деление в зависимости от параметров образцов целого ряда его 
основных характеристик. К их числу следует отнебти диапазон 
измерений толщины и электропроводности образцов? рабочую 
частоту .измерительного преобразователя; чувствительность выход­
ных сигналов измерительной информации к изменению контроли­
руемых параметров; предельно достижимую локальность и неко­
торые другие.

Д ля исследований -был выбран диапазон миллиметровых 
и сантиметровых длин волн. Верхняя граница выбранного диапа- 

' зона определяется областью, где еше заметно не проявляются 
инерциальные эффекты, а нижняя — обусловлена необходимостью 
обеспечения приемлемой локальности контроля. Численно ограни­
чение по локальности описывается соотношением:

я  • С . ч \СО > ---------{------ , ( 1 )
0,21 • 0Т  • £>

( М 2где 0 =  ( ) . ;  и  — диаметр апертуры измерительного преобразователя.
Кр '

В частности, с учетом высказанных соображений при расчете 
зависимостей, приведенных на рис. 1 , а, рабочая частота была 
выбрана равной 37,5 ГГц.

Анализ этих зависимостей дает возможность сделать вывод, что 
в широком диапазоне значений ^ б 0бР перераспределение поля между 
образцом и резонатором приводит к существенной зависимости сиг­
нала ФП от уровня включения. Однако лишь начиная с ^  ёобр >  
> ^ б ш1п (кривая 3) проявляется область с отрицательным значением 
сигнала ФП. Указанное значение б0бР позволяет говорить о ниж­
нем пределе диапазона контролируемых величин ^ёёпип). В то же 
время для пластин с tg б0бР >  tg  6тах (кривая 4) преобладающее влияние 
экранирующих свойств образца приводит к тому, что область отри­
цательных значений сигнала ФП начинается непосредственно с Рх#= 
=  0, т. е. начального уровня включения. И, таким образом, диапазон 
контролируемых бобр ограничивается сверху.

На рис. 1 , б представлены результаты расчета таких предельных 
значений б0бР и /г0бр (сплошные кривые — верхний предел диапазона 
измерения; пунктирные кривые — нижний предел диапазона измерения) 
кремниевых пластин для различных значений рабочей частоты. Оче­
видно, что с уменьшением частоты границы диапазона, подлежащих 
контролю параметров, расширяются. При этом следует отметить, что 
верхняя граница может быть несколько отодвинута в сторону боль-
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ших значений tgбoбp, йо5р, если в качестве выходного сигнала изме­
рительной информации использовать второе значение $1Н±, при 
котором сигнал ФП меняет знак е отрицательного на положительный.
о  д (Д<?,/<2)В то же время относительно невысокое значение параметра — — ,
характеризующее величину и скорость измерения сигнала ФП с из­
менением уровня включения, приводит в этом случае к существен­
ному возрастанию погрешности измерений. И, очевидно, что исполь­
зование этой второй точки смены знака сигнала ФП в качестве 
информационной характеристики имеет емысл лишь для наиболее 
высокоомных образцов из числа тех, у которых положительный 
сигнал ФП отсутствует при начальном уровне включения.

10

X .

1-7,5 гГи.к г
В‘0,95

37,5 \ \ 1 5

\ 75У
0,03 0,1

б о б р . Ом'1- см -1 
а

0,0Ъ 0,1 0,5
боВр  , Ом'1 ■ СМ'1

5
Рис. 2

Для расчета дифференциальной чувствительности измерения ве­
личин tgбoбp и й0бр использовалось то же исходное соотношение [4], 
что и при выводе зависимостей, представленных на рис. 1, а. Резуль­
таты такого расчета приведены на рис. 2, а, б,-где /гобр — 250 мкм. Их 
анализ показывает, что чувствительность падает с увеличением 60бР. 
Можно отметить, что для высокоомных образцов ^ б обр< 2 , /=37,5 ГГц) 
характер такой зависимости — линейный, причем угол наклона ли­
нейного участка определяется толщиной образца. С уменьшением 
рабочей частоты чувствительность возрастает, однако при этом про­
исходит ухудшение локальности контроля.

Обобщая вышеизложенное, нетрудно сделать вывод, что кон­
струирование Н0щ измерительного преобразователя для фото- 
модуляционной диагностики полупроводниковых материалов пред­
ставляется наиболее целесообразным в частотном диапазоне 
15 ГГц^н37,5ГГц. При таких значениях рабочей частоты границы 
области подлежащих контролю значений 1§-бобр и /г0бр (0 ,13<  
< ^ 6обР< 8, 200<ЛОбр<500 мкм) перекрывают наиболее интерес­

ные в практическом отношении классы полупроводниковых пластин 
типа КЭФ-0,3-ьЗО, КДБ-0,3-^-30 и других. Характерный размер 
апертуры измерительного отверстия, легко определяемый при

75



помощи соотношения ( 1 ) ,  в этом случае не превысит значение 
2 см. А чувствительность измерений толщины и электропровод­
ности составит во всем диапазоне контролируемых параметров 
5 - 8  %.

Еще одним фактором, который необходимо учитывать при 
разработке измерительного преобразователя, позволяющего опти­
мальным образом выделять сигнал ФП при СВЧ смещении, явля­
ется условие существенной превышения собственной добротности 
ненагруженного СВЧ резонатора над добротностью СВЧ резонатора 
с полупроводниковым образцом (ф о^ф ). С целью выяснения 
вопросов выполнимости этого условия были проведены расчеты 
добротности #012 — резонатора, нагруженного образцом полупро­
водниковой пластины, при уровнях включения, соответствующих 
смене знака сигнала ФП, на границах измерительного диапазона.

1$*

т 3

ю2

ш1
7,5 15 37,5 75  20 40 ВО

{ , гГ ц  /?„/,, п к м
а  *

Рис. 3

На рис. 3, а представлены результаты таких численных исследо­
ваний (---------------добротность у верхнего предела диапазона изме­
рений; --------------— добротность у нижнего предела); Ло®р==200 мкм.

Значения и у рассчитывались по выражению [4]

3 - 2 ^ -  <2>

7 =  V — -е  • !Х0 — ( ^ )  , (3)

г д е  со =  о /  +  /со".

На этом же рисунке приведена частотная зависимость нена- 
груженной добротности резонатора (кривая Н И ) ,  определенная 
при помощи соотношения

I -Л Я« * 8,



Анализ указанных зависимостей (?о и позволяет заключить, что 
для нижней границы измерительного диапазона условие 
выполняется при всех значениях частоты от 7,5 до 75 гГц. Для 
верхней границы неравенство ослабевает с понижением частоты 
(физически это означает усиление влияния экранирующих свойств 
образца). Восстановить соотношение между С} и ф0 можно, не­
сколько уменьшив 0  (кривая -------- на рис. 3, а ).

Аналогичная методика применялась и при исследовании изме­
рительного преобразователя для фотомодуляционного контроля 
кремниевых и арсенидогаллиевых пленок на высокоомных под­
ложках. Важной особенностью измерений в структурах ваА в 
с полуизолирующей подложкой является отсутствие заметного 
влияния подложки на погрешность измерений параметров пленки. 
Д ля подложек с tg  бпод^0,05 отклонение этой величины на ± 1 0  % 
увеличивает погрешность измерений на величину, не превышающую 
±  1 % .

На рис. 3, 6 представлены типичные зависимости положения 
верхней границы измерительного диапазона для кремниевых р—п 
структур на разных частотах. Здесь /гп̂ д = 300 мкм.

Как следует из проведенного анализа, стремление расширить 
диапазон подлежащих контролю значений бобр и Аобр, обеспечить 
высокую чувствительность, оптимизировать условия выделения 
сигнала ФП приводит к необходимости снижения рабочей частоты. 
Однако при этом возрастают геометрические размеры, самого 
резонатора и соответственно ухудшается локальность конт­
роля. : '

Решением возникшего противоречия может явиться использо­
вание в качестве ИП резонатора коаксиального типа с ТЕМ видом 
колебаний. Как известно, у поперечной электромагнитной волны 
критическая длина волны в коаксиальном волноводе равна нулю. 
И в диапазоне 'кни С Я ^ о о  этот тип волны является низшим. Это 
дает возможность проектировать резонатор с малыми поперечны­
ми размерами, и одновременно, что немаловажно, освободиться 
от паразитных видов колебаний.

Для одномодового приближения, когда рассматривается уста­
новившийся режим вынужденных колебаний волны только дан­
ного типа без возникновения дифракционных явлений и комбина­
ционных колебаний, распределение электромагнитного поля в раз­
личных частях цилиндрического резонатора (рис. 1 , а) описыва­
ется характеристическим уравнением. Д ля однослойного образца 
оно имеет вид:

№(?1 Ра

(у2 • А2) + ^  • № (7, • Н)
(5)

Ра 1 + 5  • « ! ( ? .•  л,) « ,(* ./ / )

=  V —80 • Но • *4 * I V  “ 2» (б)
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Исследования показывают, что коаксиальному резонатору 
такж е свойственней эффект смены знака сигнала фотопроводимости. 
И этот тип ИП с успехом может использоваться для диагностики 
полупроводников. Основные параметры этого ИП аналогичны ИГ1 
с # от видом колебаний.

Диапазон возможного изменения f практически составляет 
от 10 ГГц до 1 ГГц и ниже.

Численный анализ изменения характеристик резонатора (доб­
ротности Q, изменения частоты Дю и сигнала фотопроводимости), 
полученных с помощью характеристического уравнения (5 ) ,  позво­
ляет сделать вывод, что они имеют некоторые особенности по 
сравнению с аналогичными характеристиками резонатора #01П 
типа. Так, например, величины сигнала ФП (кривая 6, рис. 1, а) 
и добротности Q с увеличением уровня включения р,# уменьша­
ются, но достигают очень пологого экстремума. Д ругая особен­
ность связана с тем, что величины добротности Q, особенно вбли­
зи нижнего предела измерений, имеют весьма низкое значение.

Проведенный анализ подтвердил возможность использования 
такого резонатора для дву^параметрового контроля полупровод­
никовых пластин и эпитаксиальных структур. При этом диапазон 
измерений значительно расширяется в область высоких значений 
tgôoep при сохранении условия Q0> Q .

'Сравнивая результаты, полученные для случаев цилиндрического 
# о12 и коаксиального резонаторов, можно сделать вывод о пред­
почтительности использования последнего именно для контроля низко­
омных образцов. В частности, при измерении толщины и электро­
проводности полупроводниковых пластин диапазон значений tg бобр» 
подлежащих контролю с помощью # 012 резонатора, составляет 
tgfioep<60 при / =  7,5 ГГц, а с помощью коаксиального резонатора 
tg бобр < 4,5 • 10s при / =  1 ГГц.

С целью более полного анализа возможностей ИП двух ук а ­
занных типов представляется целесообразным рассмотреть воз­
можность уменьшения апертуры измерительного отверстия #012 
резонатора за счет применения диэлектрических вставок. Приме­
нение вставок, выполненных из материала с е = 2ч-6, позволяет 
уменьшить диаметр измерительного отверстия до 1 см при рабочей 
частоте 5—10 ГГц. При этом использование ИП с такими встав­
ками обеспечивает измерение параметров низкоомных образцов 
с tg  б0бр<2 - 103.
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ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНАЯ УСТАНОВКА ДЛЯ ИССЛЕДОВАНИЯ 
ДИФФЕРЕНЦИАЛЬНЫХ ХАРАКТЕРИСТИК МНОГОМОДОВЫХ 

СВЕТОВОДОВ

В настоящее время известны два основных метода измерения 
распределения мощности светового сигнала по модам: первый

• основан на измерении интенсивности излучения в ближней зоне 
выходного торца световода [ 1 ] ,  второй — на измерении'интенсив­
ности в фокальной плоскости линзы, осуществляющей Фурье- 
преобразования ближнего поля на выходном торце световода, т. е. 
в дальней зоне выходного торца [2 ].

Измерение в области ближнего поля состоит в сканировании 
поперечного сечения выходного торца световода с целью получе­
ния распределения мощности в виде функции от местоположения. 
Поскольку каж дая мода световода имеет некоторое распределе­
ние интенсивности по поперечному сечению световода, то указан­
ное измерение позволяет определить типы возбуждаемых мод и их 
относительный вклад.

Измерение в дальней зоне обычно проводят, начиная с расстоя­
ния г0— (2а)2/Х от конца волокна, где а — радиус сердцевины. 
Селекция мод в дальней зоне для градиентные световодов доволь­
но сложна, поскольку нет однозначного соответствия между ди­
фракционной картиной Фраунгофера, получаемой Фурье-преобра- 
зованием ближнего поля на выходном торце и главным модовым 
числом. В ступенчатом световоде такое соответствие имеет место, 
и поэтому измерение распределения модовой мощности затрудне­
ний не вызывает [3]. На практике измерение в дальней зоне 
производится на расстояниях больших 10 г0. Для сбора обработки 
результатов измерений целесообразно использовать микроЭВМ.

Измерения дифференциальной модовой задержки (ДМ ЗД) 
и дифференциального импульсного отклика (ДИО) так же, как 
и измерения распределения- мощности по модам проводятся для 
группы вырожденных мод. Измерения ДМЗД и ДИО проводятся 
как  частотно-модуляционными, так и импульсными методами [4 ]. 
Оба метода имеют свои преимущества и недостатки при практи­
чески одинаковой точности. Однако с точки зрения аппаратурной 
реализации первый гораздо сложнее.
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В соответствии с предъявляемыми требованиями была разра­
ботана установка, структурная схема которой представлена на 
рис. 1. Основными функциональными узлами установки являются 
узел возбуждения световода, анализатор распределений мощности 
в дальней зоне и блок автоматизированной обработки результатов 
измерений. В качестве источника оптических импульсов использо­
вался полупроводниковый лазер с длиной волны излучения

Синхроимпульс

/ & 1 -м
1-"- л_ 11 г -<яН

50/125
-Л  ®-

г —
I

Рис. 1

X = 0,85 мкм и шириной спектра порядка 4 нм. Короткий, длитель­
ностью порядка 1 не по уровню 0,5 от максимальной амплитуды 
импульс генерировался при накачке коротким импульсом тока 
релаксационного генерэтора. Принципиальная схема автоколеба­
тельного релаксационного генератора приведена на рис. 2. В осно­
ве работы генератора лежит использование режима лавинного 
пробоя транзисторов, который позволяет формировать импульсы 
тока с длительностью фронтов Тф̂ 1  не. Генератор собран на

ХТ1
фСинхр. -

Рис. 2

транзисторе УТ1, на коллектор которого цодается напряжение, 
в несколько раз превышающее напряжение пробоя. Большое сопро­
тивление в цепи коллектора предохраняет транзистор, от выхода 
из строя. При достижении на коллекторе напряжения пробоя 
происходит быстрый разряд конденсатора С4 и на резисторе /? 10 
появляется короткий импульс, который при необходимости может 
быть использован для синхронизации осциллографа. Резистор ^?10 
служит для согласования выхода синхронизации с кабелем, вол­
новое сопротивление которого р = 50 Ом. Разрядный ток конден­
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сатора С4 через прямосмещенный базо-эмиттерный переход тран­
зистора УТ2 заряж ает конденсатор СЗ в цепи эмиттера УТ1. 
В результате этого транзистор УТ1 закрывается. Конденсатор СЗ 
медленно разряжается через резистор Я5, что снова приведет 
к пробою транзистора УТ1. Частота колебаний подбирается 
с помощью элементов Я5 и СЗ. При указанных на схеме номиналах 
элементов частота колебаний составляет 3—5 кГц. Длительность 
импульсов синхронизации 10  не. .

На коллекторе транзистора УТ2 появляется импульс отрица­
тельной полярности с высокой крутизной переднего фронта и1 боль­
шой амплитудой. После дифференцирования элементами С5 и ЯП 
получается импульс с длительностью по уровню 0,5 от максималь­
ной амплитуды равный 1 не. Следует отметить, что поскольку 
фотоприемник реагирует на интенсивность сигнала, то отсчет 
по уровню 0,5 от электрической амплитуды соответствует отсчету 
по уровню 0,5 от оптической мощности. Падение напряжения, на 
прямосмещенном лазерном диоде невелико. Амплитуду импульса 
плавно можно изменять резистором Я8, а грубо — конденсатором 
С5. Лазерный диод включен последовательно с конденсатором С5, 
что и позволяет получить короткий световой импульс. Заряд кон­
денсатора С5 в паузах между импульсами происходит через рези­
стор Я9.

Предусмотрена возможность контроля работоспособности гене­
ратора. Д ля этого напряжение, снимаемое с резистора ЯП, слу­
жащего для согласования с кабелем, подается на вход осцилло­
графа, на выход ХТ2 устанавливается заглуш ка с резистором 
величиной 20—50 Ом, что позволяет обеспечить рабочий режим 
лазера. Д ля питания генератора может быть использовано как 
постоянное напряжение, так и выпрямленное пульсирующее с ампли­
тудой {Ут = 300 В ±Ю %.

Использование генератора Г5-60 в качестве устройства регули­
руемой задержки импульсов запуска осциллографа и преобразо­
вателя В9-5 позволяет компенсировать задержку оптического сиг­
нала в световоде и совместить исследуемый импульс с началом 
развертки в осциллографе и началом момента преобразования 
в приборе В9-5.

При измерении распределения мощности по модовым группам 
в дальнем доле можно считать, что между углом, под которым 
производится детектирование сигнала, и номером группы мод 
ступенчатого световода существует однозначная зависимость. 
С учетом закона Снеллиуса эта зависимость определяется выра­
жением *в = агсзт (пгУ 2 А т / т с), где 0  — угол между оптической 
осью и направлением распространения оптического излучения, 
а т  и тс  — номер модовой группы и составное модовое число 
вблизи отсечки. Используемый анализатор распределения мощно­
сти работает по методу фиксированного фотоприемника и вра­
щающегося конца световода.

Перед тем, как  произвести измерение, необходимо тщательно 
подготовить торец световода н проверить его плоскость и перпен­
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дикулярность оси. Крепление световода осуществлялось в дер^ 
жателе световода с У-образной канавкой таким образом, чтобы 
участок максимальной интенсивности дальнего поля проходил 
через плоскость, в которой расположен фотодиод. Используемый 
анализатор обеспечивает сканирование дальнего поля в диапазоне 
О—25° с шагом 1°. Погрешность измерения угла составляет ± 4,3 %.

Импульсы излучения детектировались лавинным фотодиодом 
ЛФД-|2А, имеющим чувствительность 0,5 А/Вт и полосу пропуска­
ния порядка 1 ГГц. Электрический импульс поступал на вход 
стробоскопического преобразователя напряжения В9-5 и осцил­
лограф С7-12, который используется для визуального наблюдения 
сигнала. Прибор В9-5 обеспечивает преобразование стробируемой 
в данный момент точки информационного сигнала в напряжение 
постоянного тока, а такж е в двоичный и десятичны« цифровые 
коды. Выбор диапазона сканирования и задержки момента пре­
образования входного сигнала осуществляется по директивам опе­
ратора путем подачи на шину «Дистанционное управление» пре­
образователя 4-декадного двоично-десятичного кода в потенциаль­
ной форме.

Блок интерфейса сопряжения предназначен для аппаратного 
сопряжения микроЭВМ «Электроника ДЗ-28» с поеобразователем 
напряжения стробоскопическим В9-5. Для этой цели выбрано 
устройство, предложенное в [5]. Оно позволяет осуществлять 
управление преобразователем в режиме «Дистанционное управле­
ние» и «Внешняя цифровая», а такж е ввод информации из преобра­
зователя в микроЭВМ. С целью оценки погрешностей результатов 
измерений проводились исследования точностных характеристик 
экспериментальной установки. В качестве входного сигнала в дан­
ных исследованиях рассматривался электрический импульс, а вы-: 
ходной величиной служила его среднеквадратичная ширина. 
Суммарная погрешность результата включает в себя аппаратур­
ные погрешности измерительного тракта стробоскопического пре­
образователя, шум квантования, обусловленный алгоритмом ана­
лого-цифрового преобразования, ошибки, возникающие на этапе 
среднеквадратичной ширины.

Как указывалось выше, в экспериментальной установке исполь­
зуется стробоскопический преобразователь напряжения В9-5. Пре­
дел допускаемой основной погрешности преобразования напряже­
ния составляет ± 0,5 % для номинальных значений. Для реали­
зации процесса аналого-цифрового преобразования прибор В9-5 
содержит встроенный АЦП. Предел допускаемой основной погреш­
ности аналого-цифрового преобразования, обусловленного кванто­
ванием по уровню преобразуемого сигнала, не превышает ± 2 0 т В , 
что. составляет ± 0,5 % для номинальных значений.

Погрешности на - этапе вычисления появляются, во-первых, 
вследствие перехода от аналитических формул к численным мето­
дам, т. е. вследствие замены интервала с бесконечными преде­
лами суммой последовательности конечной длины, во-вторых, вслед­
ствие ошибок в выборе времени дискретизации исходного сигнала,
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Время дискретизации определяло точность представления исход­
ного сигнала и выбиралось из условия Л ^ т / 20, где т — длитель­
ность импульсного сигнала у основания.

Для оценки погрешности вычисления среднеквадратичной.шири­
ны использовался тестовый сигнал, заданный аналитически. Ана­
лиз и сопоставление результатов показали, что относительная 
ошибка вычислений составляет 8 %.
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Исследования дифракции электромагнитных волн на объектах 
с нестационарной средой наталкиваются ’на значительные трудно­
сти. Лишь в простейших случаях удается получить ответ в удоб­
ной для анализа форме. Например, в работах [1; 2] рассмотрено 
отражение и прохождение электромагнитных волн через плоскую 
неподвижную границу раздела сред, диэлектрическая проницае­
мость одной из которых меняется во времени. Влияние на электро­
магнитное поле изменения во времени значения проводимости 
исследовалось в одномерном случае безграничной среды в работе
[3], где решена задача о преобразовании стационарных полей, 
гармонически зависящих от времени и электромагнитных сигналов 
при скачкообразном изменении проводимости среды.

В предлагаемой работе изучается прохождение электромагнитных 
волн из стационарного полупространства в нестационарное, где в 
определенный момент времени I =  0 в диэлектрической среде появ­
ляется проводимость. Решение проводится на основе интегральных 
уравнений макроскопической электродинамики [4], которые для рас­
сматриваемой задачи в операторном представлении имеют вид Е2 =

аз



=  Е1 +  К£ а, где Ег — падающее поле; Е2 — поле после изменения
*''4

среды и К  — интегральный оператор типа Вольтерра. Их решение
‘■'Ч

находится с помощью резольвенты Я и записывается через нее
в виде Е3 =  Ег +  ЯЕг.

Резольвента для случая скачкообразного появления в безгра­
ничной диэлектрической среде конечной проводимости о найдена 
в работе [5] и в импульсном представлении имеет вид

/ 4яо \ . 
г*. й4 , “Г. 4яо х>%к1 +  р {р /)-— ) ^ г/ -
<Р|^ ' Р =  4ж Д/ ^  4по--------

\р +  — ) { р г +  р —  +  * 4 г)

Р =  (Р> к), (1)

при этом оператор записывается следующим образом:

<Р I * 1 1Р ></= —  —  — ~  Р  )- ( )

Рассмотрим случай, когда нестационарная область занимает 
полупространство л :^ 0, а поле имеет только составляющую, нор­
мальную к оси х и не зависящую от поперечных координат у и г. 

Тогда для одномерной полуограниченной среды выражение (Г)
для резольвенты Яг и (2) для ядра К1 преобразуются к виду

ГЫ /М Р ' 2°еР 2п8(к- к ' ) .{Р\К*\Р > -  — рг + 2раг + 11Чъ р__р' .

V I 2а*р 2я5 (к — к') ,Ъ\Ар\Кг \р)= *~  рг • Р_ р ~ -  , (3)

где а* — — ; Н ер> И ер*; ~р — {р, к).
Отсюда можно найти координатное представление резольвенты 

в одномерном случае, произведя обратное преобразование Фурье- 
Лапласа:

Я « | г > - ?  } * 2&  (4)
- I -  2ШУ Р(Р + 2аг)

где X — (.*, О-
Последнее выражение справедливо для безграничной среды. При 

учете влияния границы на процесс взаимодействия поля с нестацио-
нарной средой ядро интегрального уравнения Вольтерра будет

отличаться в координатном представлении от ядра Кг для безгра­
ничной среды наличием множителя справа, равного Э(х'). Поскольку 
это уравнение определено только внутри объекта дифракции, то при



построении решения это необходимо учитывать, умножая ядро 
слева на 0 (х), так что полное ядро Кг будет иметь вид

' <* | £ ,  | ?>  =  0 (*) <* I £  I *'> 0 (*'). (5>
отсюда

<Р 1^8 1Ъ  =  <Р I 9^10 I ?>•

Найдем импульсное представление оператора К2, для чего необ­
ходимо сперва найти импульсное представление функции 0 (*):

оо оо

г
(Р (0 (*) I Р') =  3 dx  \ d t e - p t ^ Q  (x)eP’*+ik’* =  — ( p _ pt) (k_ k' _ i0) ■

— во 9
/Л

Свернем теперь оператор /Сі с 0-функциями, и для импульсного пред--"Ч
ставлення ядра К а будем иметь

( Р I^ 21Р ) — р _ р > — k’ — io) (ps +  v 4 * )  (p — ikv) (p — I'fe'»)} ^
\

Аналогичным образом найдем свертку выражения (3) для Ri 
с в-функциями:

(р | 0i?j0 | Р ) =  p _ p, [ (k__k, _  щ (pt + 2p0g + v2k2) +

і ______ \ (7)
у p{p +  2oe) ( V p ( p  +  2<J8) — ikv) ( V P ( P +  2o j —ik'v))

Резольвенту согласно методу отражений [5] будем искать 
в виде, сходном с (7):

<Р І Я* I Р’> =  _  k, _  і0) (р* +  2/ю8 +  v*ks) +

+  р0 X ■
V Р  (Р +  2стг) ( V p ( p  +  2 ae) — ik v ’

X I 1 ------ ;-------- --------------------- }} (8)
\_V P(.P +  2ag> — ikv V p  (p +  2ag) - f  ikv\) •

Неизвестный коэффициент R (p) найдем из условия, что резоль­
вента (8) должна удовлетворять уравнению

(Р I Re ip') — [d p t {p\Kt \ pi) (pi \\\p') =  (p\K2\ p’), (9)
M  too

где J  dpi =  J  j* Для проверки этого уравнения найдем
— во —too

свертку операторов Кг и R» и> подставив ее в (9), получим для 
коэффициента отражения

R(P) = (VP(P +  2a* — Р)1{У Р(Р +  2a£) + р).
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Теперь резольвента принимает вид

-*■ 2ае р 
( Р I I Р'> =  у —р  ’ *

1 , I . р(М -**°)- ____ \ П0)
\к — к' — ю (Ур(р-1- 2а^—ік'у) [VР (р +  2а£)+ іЬ )/

Последняя формула дает нам импульсное представление резоль­
венты. Для нахождения поля после скачка а необходимо коорди-
натное представление Я2, которое 1 можно получить с помощью 
обратного преобразования Фурье—Лапласа:

С«-(-»оо
сід Я )х

. 2л
а —гоо г V ие

X

] _[£=£М ]Л 2_ а2 _ 1£±£2 К ,*-о |1 
X е 0 * — -----  - в .»■ ( 1 1 )

I я —  ое +  Уд2 —  о\ ]

Я — р +  ое, а  ^  0е, т  =  * — *'.

*■"4
Решим теперь 6 помощью резольвенты # 2 конкретную задачу

о прохождении плоской монохроматической волны Е1 {х, і) =  Е0 х
х е х р | іс о ^ — -^)} в нестационарное полупространство х > 0 ,  где
в нулевой момент времени в диэлектрической среде появляется про­
водимость сг.

Поле Е2 внутри нестационарной среды записывается через резоль­
венту в виде

со  оо

%  (X, О =  Ег (*, О +  | й х'\л і 'Я2Ех (* ', п  ( 12)

Подставим в (12) явный вид поля Ех и резольвенты Я2; Тогда 
после интегрирования по V и по х' последнее выражение примет вид

/ х \ сс+г’<*>£3 =  £ /Т -1г)_ 2стД  Г * - - - - - - - - - - _ х
J 2яг (̂ 2 _  а2_|_ш2) (ІЩ _  <7 _|_ а )

а — гоо

я - о в + і* -± у \ 2
X е(?_ае,г \ е ' ° -------- — - Ц .... * г * ^  . (13)

я — о е + У  Я*-— а;
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Первый интеграл по q в (13) может быть вычислен с помощью 
вычетов, в результате чего для поля Ег будем иметь

F =  ( V o g - ^ - a e  ^2 V —  ш2 I ш —  V^Cg —  со8 +  а£
V a g — ю8 +  ав

im 4- — ш2 +  ае
а+<°° - г —;—- 

Г dq_____________ (g — сте> +  ?  — а е)_____________ е(? -о Е)<- — К «2-а 2

Х e JL .2"* О?2 -О г  +  “ 2) (“° -  Я +  ае> -  °е+ « -  °е)
Трактовка первых двух слагаемых в (14) зависит от соотно­

шения ое и со. Если (Те ^со, эти слагаемые не представляют собой 
распространяющиеся волны, тогда как при ое <ю первое описы­
вает прямую волну (распространяющуюся в положительном на­
правлении оси х), а второе — обратную, образовавшуюся в резуль­
тате отражения от временной неоднородности. Сумма амплитуд
этих волн равна амплитуде падающего поля Е0. Третье слагаемое 
содержит информацию о трансформированном в результате скачка 
прошедшем поле. Выражение (14) справедливо внутри области1 
х^О. Внешнее, т. е. отраженное от нестационарного полупростран­
ства поле, может быть найдено с помощью прямого интегральногб 
преобразования [4]. В это поле будет вносить вклад не только 
отраженная от границы волна, но и обратная волна, образовавшая-* 
ся в результате расщепления прошедшей в нестационарную область 
волны под действием скачка проводимости.
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РАСПРОСТРАНЕНИЕ ВОЛН В НЕОДНОРОДНЫХ ВОЛНОВОДАХ, 
СОДЕРЖАЩИХ КРИТИЧЕСКИЕ СЕЧЕНИЯ

Исследованию неоднородных волноводных систем СВЧ посвя­
щен ряд фундаментальных работ [1—3] . .Особый интерес при изу­
чении таких структур вызывают волноводные сужения,, содержа-
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' гдие критические сечения, в силу возможности использования их 
в качестве основы для создания открытых нерегулярных предель- 

. ных резонаторов (ОНПР). Подавляющее большинство авторов, 
например- [1; 4 ], останавливается на анализе переходов с линей­
ной формой образующей, указы вая при этом лишь на возможность 
исследования систем с иной формой продольного сечения.
■ Данная работа посвящена анализу волноводных сужающихся 

переходов с нелинейной формой образующей нерегулярного уча­
стка. За основу взят ставший классическим метод поперечных 
сечений [ !]•

Рассмотрим два вдлубесконечных регулярных волновода с иде­
ально проводящими^ стёнками и различными поперечными сечениями, 
соединенных нерегулярным участком. Со стороны широкого волно­
вода на нерегулярный, сужающийся до критического сечения и далее, 
участок падает волна основного типа (#10—для прямоугольного 
волновода, Нц — для круглого). Диапазон частот выбирается таким 
образом, что возникновением высших типов волн можно пренебречь 
/, - А • а (0) 0 а (0) а (0)1 1 <  ’ с  2 , ----- — <  -тт^г — для прямоугольного волновода, где\ Л ■ Д (ь|
а (0), а (Ь) — размеры широких стенок широкого и узкого волноводов;
, & • а  (0) , 01 к - а ( 0 )  а (0)1 с  — <  1,31, — —  < т -  для» круглого волновода, где а (0), 

И* И- а ( ) 2я \а (Ь) — радиусы широкого и узкого волноводов, & = у  , ц =  1,841.
Необходимо определить коэффициент отражения волны в сечении 
в начале сужения. В предположении отсутствия потерь модуль коэффи­
циента отражения равен 1 , критическое сечение эквивалентно коротко- 
замыкающей заглушке. Фаза коэффициента отражения определяется
из выражения б (0) =  —2 • у +  б0 — у - , где (—2 • 7) — набег фазы
при прохождении волны от начала сужения до критического сечения 
и обратно, вычисленный в приближении геометрической оптики;
(б0 — — поправка к фазе, связанная с влиянием области, близкой
к критическому сечению.

б0 находится из выражений

е „ бв =  0! р  -  » . Я  ^  'и « д  +  У й .  • “  < У  

( Ц р + 1 ’ р Ь (^ )  4- ]/ \  ■ V (^ )  ’

где
„  1 .

11 ~  \ 2 / 4 - а * (1 .)  ’ ь== а ’ ( Ц ’

и, V — функции Эйри.
Реально влияние параметра 60 необходимо учитывать только в 

окрестности значения к ° ■, близкого к ^ щ , для прямоугольного

волновода и в окрестности значения - - , близкого к , для 
круглого волновода.
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Ход зависимости фазы коэффициента отражения от параметра
к ■ а (0) /й • а (0)\ ~ гг * л,------— I — —1— I определяется у. Набег фазы у вычислялся для четырехл \ р. /
типов волноводных переходов и имеет следующий вид в случае прямо­
угольного волновода;

Л.Ь [к (0) • а(0) д г . М ° )-й (0) 1 .
я ® я  ) '7 = —

а(Ь) — а (0)
А (0) • а (0) • 2 • агсій Ь(0)-а (0)

. 1пА -а (0) о(0) • (* + й(0)) 
Ь • а(Ь) к2

ь

\а  ■ 1пI а(0) ■ {к—к (0))
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В случае круглого волновода набег фазы вычисляется по фор­
мулам, получаемым из выражений для прямоугольного волновода 
с помощью замены я-»-|х.

На рис. 1 показана фаза коэффициента отражения волны Я 10 от 
критического сечения линейного волноводного перехода в зависи- 

к-а{  0)мости от параметра для различных геометрических размеров.



Видно, что в случае =  0 (стык волноводов) фаза становится
„ я  а. (Ц ,равной и стягивается в эту же точку при

На рие. 2 представлена фаза коэффициента отражения для пере­
ходов различной формы ( 1 — линейный, 2 — квадратичный, 3 — гипер­
болический, 4 — экспоненциальный), но с одинаковыми размерами 
а(0), а(Ь), Ь. Зависимость является наименьшей для образующей 
в виде экспоненты, очевидно вследствие ее наибольшей крутизны 
по сравнению с линейной, квадратичной и гиперболической формами.
По сути, уже после ^  =  0,1 фаза практически перестает изме-

Ь'• а (0)няться при увеличении — .
Для проверки полученных теоретических результатов были изго­

товлены три волноводных перехода = 0,19^: два .линейных с

углами наклона образующих 9,63° и 18,74° и квадратичный (^^= 3,43^-
На рис. 2 приводятся в сравнении теоретические кривые и некоторые 
экспериментальные точки. Результаты находятся в хорошем согласо­
вании (расхождение не превышает 5—6 %), что подтверждает пра­
вильность полученных выражений.

В заключение следует отметить, что полученные результаты 
-могут быть использованы при расчете резонаторов сложной формы 
продольного сечения. Как известно, длина резонатора (а точнее, ре­
зонансной области) определяется из выражения /экв =  , п =  1 , 2,
3, . . . ,  откуда легко получить значения резонансных частот.

Очевидно, что резонаторы, имеющие различную форму обра­
зующей неоднородного участка, будут значительно различаться 
по настройке и, что наиболее важно, по перестройке частоты. 
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Успешные лабораторные исследования и разработки быстродей­
ствующих компонентов волоконно-оптических линий передачи 
(ВОЛП) на основе внешней модуляции оптического излучения



позволили отечественной промышленности освоить серийный 
выпуск таких элементов. Благодаря этому появилась возможность 
создания ВОЛП с повышенными, по сравнению с приборами на 
внутренней модуляции, техническими характеристиками.

Целью работы является исследование серийных интегрально­
оптических компонентов на основе внешней модуляции в кон« 
тексте их применения в быстродействующих аналоговых ВОЛП. 
Для этого рассмотрим основные параметры интегрально-оптиче­
ских модуляторов (ИОМ) интенсивности, которые получили наи­
большее распространение. Такими параметрами являются: быстро­
действие, линейность, вносимое оптическое затухание и динамиче­
ский диапазон.

Быстродействие интегрально-оптических модуляторов и пере­
ключателей на LiNb03 ограничивается в первую очередь разли­
чием фазовых скоростей оптической и СВЧ волн. Использование 
электродов специальной топологии позволяет компенсировать это 
фазовое рассогласование, но приводит к увеличению управляю­
щего напояжения и мощности модулирующего сигнала.

В работе [1] обсуждаются результаты исследования предло­
женного волноводного ИОМ с прерывистым «накапливающимся» 
взаимодействием, реализованного на кристалле ниобата лития: 
У-среза в виде структуры, в которой оптический волновод выво* 
дится при помощи изгибов из межэлектродной области и через 
определенный промежуток длины возвращается обратно. П оказа­
но, что в- случае пренебрежения затуханием СВЧ волны Hcnojy>- 
зование прерывистого накопления взаимодействия дает в области 
частот 13—15 ГГц примерно двукратный выигрыш в управляющем 
напряжении, однако, эти данные требуют более тщательной экспе­
риментальной проверки.

.Неравномерность амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) 
ИОМ типа бегущей волны имеет характер sin (х)/х и поэтому 
выравнивание частотной характеристики является достаточно 
актуальной задачей. Важным параметром ИОМ является также 
оптическое затухание, которое состоит из трех компонентов: френе- 
левских потерь на отражение, потерь излучения в материале ИОМ 
и потерь на ввод и вывод оптической мощности. Величина потерь 
зависит от вида и конструкции ИОМ, типа применяемого лазера. 
Типичные значения потерь для ИОМ интенсивности — 8—15 дБ, 
Остается достаточно сложной проблема сопряжения волоконного 
световода (ВС) с волноводом ИОМ. Увеличение поперечных раз­
меров оптического волновода для оптимизации сопряжения с ВС 
приводит к уменьшению максимальной эффективности модуля­
ции, поэтому здесь должен быть достигнут разумный компро­
мисс [2 ].

Рассмотрим основные этапы расчета ВОЛП СВЧ на основе 
ИОМ. Коэффициент передачи по мощности от входа модулятора 
до выхода фотодетектора определяется выражением

^■ = (1 --|Г|8)/г«^„(Яо«ма5№ /2)2, '  ( 1)
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№  Ux/9. — полуволновое напряжение модулятора; Р() — выходная 
мощность лазера; а„ — суммарный коэффициент потерь оптической 
мощности в модуляторе; а  — оптические потери в компонентах ВОЛП; 
•S — чувствительность фотодетектора; Ru и R„ — сопротивления ис­
точника СВЧ сигнала и нагрузки соответственно; Г — коэффициент 
отражения СВЧ волны от входа модулятора

Динамический диапазон находится между нижним пределом, 
когда амплитуда сигнала эквивалента шумовому уровню, и верх­
ним пределом, когда уровень гармоник не превышает уровень 
шума. Для получения^ максимальной линейности рабочую точку 
в модуляторах интерференционного типа выбирают на линейном 
участке. Динамический диапазон расширяется при увеличении 
интенсивности оптического излучения и уменьшении шумов системы.

Нелинейность наиболее распространенного ИОМ типа Маха — 
Пендера вызвана сложным законом изменения интенсивности вы­
ходной мощности / от прикладываемого напряжения U:

,  ,  „  (п и  Ф \
/ _ / 0 COS 2 ) ,

где /0 — входная оптическая емкость; Ф — статический угол сме­
щения. Если мы представим U в виде U = Un (cos ыг1 +  cos со20 (3), 
то результирующий сигнал не будет содержать составляющих пер­
вого порядка [4]. Искажения на выходе фотодетектора при глубине 
модуляции т ,  вызванные генерацией гармоник даются выражением

З̂рарм == 20 lg 96 _  9/П2Па » (4)

а искажения вызванные третьей интермодуляционной составляющей 
(ИМС):

D „ „ c =  201g 5 ^ = 1 ^ .  (5)

В работе [3] рассмотрен вопрос оптимизации положения рабо­
чей точки на модуляционной характеристике (MX) для получения 
максимального динамического диапазона ИОМ типа М аха — Цен- 
дера. Достигнуты значения в 65 и 54 дБ в узких полосах пропуска­
ния — 1 и 20 кГц соответственно.

Одним из методов линеаризации MX является совмещение двух 
или нескольких модуляторов, MX которых соответствует членам 
разложения в ряд Фурье линейной (линейно-периодической) функ­
ции. Однако создание многосекционных модуляторов увеличивает 
оптические потери и усложняет конструкцию устройства.

Энергетическим параметром ИОМ является потребляемая 
мощность, удобным выражением которого является удельная мощ­
ность. Р/к} (потребляемая мощность на единицу ширины цолосы 
модулятора). Для эффективной работы модулятора необходимо 
обеспечить низкие потери СВЧ-мощности и оптимальное СВЧ- 
согласование источника сигнала с ИОМ. Характеристический импе­
данс структуры электродов определяет требуемую СВЧ-мсщность 
возбуждения, а такж е влияет на ее потери. Из-за высокой диэлек­
трической проницаемости подложки и ограничений на отношение
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ширины электродов к зазору между ними импеданс компланар­
ного волновода (КПВ) в модуляторах на ниобате лития обычно 
значительно меньше 50 Ом, использование толстых электродов 
такж е приводит к снижению характеристического импеданса КПВ 
из-за увеличения емкости, а такж е к снижению его эффективной 
диэлектрической проницаемости вследствие увеличения доли 
энергии электромагнитной волны, находящейся над подлож­
кой.

Омические потери в КПВ определяются в первую очередь 
сопротивлением металла, рабочей частотой и размерами зазоров 
между электродами, а такж е шероховатостью поверхности и отно­
шением глубины скин-слоя к толщине электродов [2] . Влияние 
омических потерь на эффективность модуляции состоит в сниже­
нии пика АЧХ на величину, выраженную в децибелах, приблизи« 
тельно равную корню квадратному из вносимых СВЧ потерь» 
такж е выраженных в децибелах. Мощность оптического излучения, 
поступающего на вход ИОМ, существенно ограничивается фото- 
рефрактивным эффектом, который вызывает частотную модуля­
цию оптической несущей, что в свою очередь приводит к искаже­
ниям передаваемого сигнала. Оптическое разрушение в ниобате 
лития является по большей части следствием ионизации примесных 
атомов железа в кристалле и может быть уменьшено за счет сни­
жения концентрации примесей, уменьшения энергии падающих 
фотонов или увеличения фотопроводимости кристалла.

Несмотря на некоторые недостатки, ИОМ имеют потенциально 
большую широкополосность, чем приборы на внутренней модуля­
ции. Поскольку такие модуляторы являются пассивными устрой­
ствами, они не увеличивают относительную шумовую интенсив­
ность сигнала.

Работа модуляторов, рассмотренных до сих пор, основывалась 
на использовании линейного электрооптического эффекта. Однако 
имеются и модуляторы другого типа, электроабсорбционные, кото­
рый должны классифицироваться как электрооптические, так как 
для появления модуляции интенсивности излучения в них исполь­
зуется электрическое поле, но не применяется эффект Поккельса. 
Вместо этого в электроабсорбционных модуляторах используется 
эффект Франца-Келдыша. При подаче сильного электрического 
поля граница полосы собственного поглощения в полупроводниках 
смещается в сторону больших длин волн. Благодаря наличию 
резкой границы полосы поглощения у  материалов с прямой запре­
щенной зоной, например ОаАэ, приложение электрического поля 
может привести к сильному изменению поглощения длин волн 
вблизи границы полосы. Так, для излучения с длиной волны 0,9 мкм 
при подаче электрического напряжения коэффициент поглощения 
увеличивается в пределах 25—1000 1/см.

Для исследования возможности построения ВОЛП СВЧ-подне- 
сущей на серийных оптоэлектронных приборах с внешней модуля­
цией- были выбраны интегрально-оптический модулятор-преобразо­
ватель МП-02-01 и монолитный интегрально-оптический элемент
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(ИОЭ) П—01 — 1. Первый представляет собой модулятор на основе 
канальных волноводов в ЫЫЬОз типа Маха — Цендера, второй — 
структуру АЮаАз/ОаАв с двумя изолированными полосковыми 
секциями, изготовленную по эпитаксиально-планарной технологии, 
включающей операции ионного травления. ИОМ МП—02—01 имеет 
встроенный излучатель 320Л —105 с длиной волны 0,83 мкм 
и многомодовый ступенчатый световод на выходе. Полуволновое 
напряжение по основному входу составило 1,5 В, входная емкость 
на частоте 70 МГц — 31,5 пФ. Величина входной емкости опреде­
ляет частотный диапазон ЙОМ, который, как считается, для при­
боров статического типа ке превышает 1-т—2 ГГц. Для повыше­
ния граничной частоты устройства необходимо решить задачу 
согласования источника СВЧ-сигнала с нагрузкой в выбранном 
частотном диапазоне. Наличие рассогласования приводит к отра­
жению падающей на нагрузку мощности СВЧ-волны обратно в гене­
ратор. Комплексная величина коэффициента отражения записы­
вается выражением

1 —7.
Г =  ^ ---- г-8 , (6)

где 2ГН и г е — импедансы нагрузки и СВЧ-тракта соответственно. 
Отношение отраженной мощности СВЧ сигнала к падающей запи­
шем как

АР = I Г I2 = к - \ (7)Р  1 1  \К + 1  
где К — коэффициент стоячей волны напряжения (КСВН) в линии, 
характеризующий степень согласования источника сигнала.и на­
грузки.

Для синтеза согласующей цепи необходимо знать параметры 
нагрузки. С этой целью была предложена электрическая модель 
исследуемого ИОМ. На рис. 1 представлена электрическая эквива- • 
лентная схема модулятора, а такж е частотная зависимость КСВН 
экспериментального измерения (сплошная линия) и численной
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модели (пунктирная линия). Элементы Ь\ и С, соответствуют про­
воднику, соединяющему СВЧ-разъем с полосковыми электродами 
модулятора. Их значения вычислялись на основе геометрических 
размеров этого проводника. Значения элементов Я, и С2 опти­
мизировались на ЭВМ путем сравнения частотной зависимости 
КСВН предложенной модели с экспериментальной зависимостью 
с учетом знака импеданса методом наименьших квадратов. Были 
получены следующие значения элементов: ЬХ =  Ъ,А нГн; Ь2 = 11,2 нГн; 
Я = 14,5 Ом; С ,= 2 ,1  пФ; С2= 14 пФ.

Анализ схемы показывает, что значительный КСВН на часто­
тах свыше 600 МГц увязан  прежде всего с большим значением 
индуктивного сопротивления подводящего проводника и электро­
дов. В диапазоне 500—700 МГц реактивная составляющая импе­
данса ИОМ невелика, что позволяет применить стандартные мето­
ды трансформации активного сопротивления, например, с помощью 
четвертьволнового трансформатора. Главным недостатком такого 
способа согласования является узкополосность. Применение много­
ступенчатых трансформаторов и плавных переходов решает про­
блему узкополосности, однако в этом случае необходимо компен­
сировать значительную реактивную составляющую импеданса 
ИОМ в широком диапазоне. В процессе эксперимента узкополос­
ное согласование достигалось такж е включением йороткозамкну- 

V того шлейфа регулируемой длины параллельно входу ИОМ, что 
позволило снизить КСВН элемента в частотном диапазоне 600— 
630 МГц до 1,18 и поднять на 4 дБ АЧХ передающего модуля 
в этой полосе. АЧХ ИОМ снималась при помощи .быстродействую­
щего фотоприемного модуля на основе лавинного фотодиода 
ЛФД-2, согласованного но выходному сопротивлению с усили­
телем сигнала. Малый уровень выходной оптической мощности 
ИОМ не позволил достаточно точно измерить уровень гармоник 
в выходном сигнале модулятора, так как оптические потери на 
ввод и вывод излучения из кристалла не компенсировались хоро­
шей чувствительностью фотоприемника. Выходная оптическая 
мощность ИОМ не превышала 20 мкВт, что объясняется использо­
ванием в приборе многомодового гетеролазера, широкая диаграм­
ма направленности которого не оптимизирована с входной апер­
турой волноводного канала модулятора. Незначительная выходная 
мощность данного прибора делает проблематичным его примене­
ние в ВОЛП СВЧ средних и больших длин.

При исследовании ИОЭ П—01—1 особое внимание уделялось 
нелинейности зависимости выходной мощности от напряжения на 
сигнальном электроде прибора, так как он разрабатывался непо­
средственно для высокоскоростных цифровых ВОЛП. Измерения 
показали, что при определенных токах на основном (питающем) 
и напряжениях на сигнальном электродах, среди семейства кривых 
данной зависимости имеется линейный участок, позволяющий реа­
лизовать аналоговую модуляцию излучения (кривая 3 на рис. 2 ). 
Кривые /, 2, 3 и 4 отвечают токам основного электрода в 80. 72, 
65 и 53 мА соответственно.
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Значительным преимуществом рассмотренных приборов перед 
приборами на токовой модуляции является потенциальное управ­
ление. Незначительные управляющие токи (в данном случае сиг­
нальный ток не превышал 10 мА при максимальной глубине линей­
ной модуляции 70 %) позволяют упростить схемы управления

оптическим излучением пе­
редающих модулей, умень­
шить эффект динамическо­
го уширения спектра из­
лучения (чирпинг), прису­
щего многим приборам на 
внутренней модуляции и 
улучшить тепловой режим 
прибора.

Для исследования АЧХ 
ИЭО была собрана схема, 
позволяющая работать в 
линейном режиме. Высо­
кочастотный сигнал через 
развязку по питанию по­
ступал на сигнальный вход 

прибора и вызывал модуляцию выходного излучения. Нелинейность 
АЧХ ИЭО в частотном диапазоне 300—800 МГц не превышала 
4,5 дБ, мощность постоянной составляющей оптического сигнала 
была не менее 1,5 мВт, отношение сигнал-шум во всей полосе было 
не меньше 30 дБ, уровень второй гармоники не ниже — 20 дБ при 
глубине модуляции около 40 %. Данные-характеристики позволяют 
судить о возможности реализации на основе ИОЭ аналоговой ВОЛП 
дециметрового диапазона.

Таким образом, в работе приведена методика расчета основных 
характеристик оптоэлектронных приборов на основе внешней моду­
ляции излучения в контексте их использования в ВОЛП СВЧ-под- 
несущей и проведены экспериментальные работы, показывающие 
возможность использования выпускаемых серийно устройств для 
создания таких линий.
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УДК 621.396.67

В. В. ДОЛЖИКОВ, канд. физ.-мат. наук, В. Ю. РАДЧЕНКО

СТАТИСТИЧЕСКИЙ АНАЛИЗ ЛИНЕЙНЫХ АНТЕНН 
ПО ЗАДАННОЙ ДИАГРАММЕ НАПРАВЛЕННОСТИ. Ч. !

Стремление синтезировать антенну с диаграммой направленно­
сти сколь угодно близкой к заданной нереализуемой диаграмме 
приводит к необходимости создания в антенне быстроосциллирую- 
щего амплитудно-фазового распределения (АФР) с большими 
пиковыми значениями и большой нормой тока. Подобные антенны 
обычно называют сверхнаправленными. Им присущ ряд отрица­
тельных свойств: узкополосность, низкий КПД, малая эффектив­
ность, жесткие требования к установке и поддержанию необхо­
димого АФР. Последнее является особенно неприятным, ибо 
в реальных антеннах в силу тех или иных лричин всегда присут­
ствуют случайные ошибки в АФР и это обстоятельство значитель* 
но усложняет практическую реализацию сверхнаправленных антенн. 
Поэтому при постановке задач синтеза обычно используют опрем 
деленные условия, которые исключают решения, соответствующие 
сверхнаправленности. Как правило, эти условия формулируются 
в виде ограничений на какие-либо параметры, являющиеся функ­
ционалами от АФР. Задаются эти ограничения в определенной 
степени произвольно, зачастую из тех или иных интуитивных сооб­
ражений. Естественно, что при этом возникает определенное чув­
ство неудовлетворенности, ибо такой подход сразу же исключает 
оценку возможности практической реализации антенны с «уни­
кальными» свойствами при приемлемой степени проявления отри­
цательных черт сверхнаправленности.

М ежду тем, как уже отмечалось выше, всегда присутствующие 
в реальных антеннах случайности той или иной природы автома­
тически ограничивают проявление сверхнаправленности. Поэтому 
представляется вполне логичным и естественным при исследова­
нии задач синтеза формулировать их сразу з статистической поста­
новке, т. е. учитывать случайные ошибки в АФР с самого начала, 
на этапе постановки задачи. При этом отпадает необходимость 
в навязывании каких-либо дополнительных условий или ограниче­
ний и появляется возможность оценки предельно возможной бли­
зости практически реализуемой ДН к заданрой. В этом и состоит 
привлекательность статистического подхода к задачам синтеза 
антенн.

Основной целью данной работы является статистический синтез 
антенн по их заданной ДН. Исследование будет проводиться на 
примере линейной системы непрерывно распределенных источни­
ков. Выбор этой системы обусловлен двумя соображениями. Во- 
первых, эта система является простейшей и поэтому оказывается 
возможным в значительной степени использовать чисто аналитиче­
ские методы. Во-вторых, для непрерывной системы представляется
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вполне естественным изучение влияния на решение задачи радиуса 
корреляции ошибок.

Постановка задачи синтеза и общее решение. Рассмотрим 
линейную антенну (линейную систему непрерывно распределенных 
и одинаково ориентированных источников) длиной L. Амплитудно­
фазовое распределение в антенне реализуется со случайными фазо­
выми ошибками, характеризуемыми случайной функцией у(х). 
Множитель системы запишем, как это принято в работе [1 ], в сле­
дующем виде:

1
f(u) =  J А (х) е*Мх)+ихЫх. ( 1)

—  1
Здесь Л (х)—функция, описывающая амплитудно-фазовое распреде­
ление, и нормированная к амплитуде и фазе центрального источника 
в отсутствие ошибок; х =  2z/L — безразмерная продольная коорди-
ната; и =  -j- sin 0 =  a sin 0 — обобщенный угол; 0 — угол, отсчиты­
ваемый от нормали к оси антенны; а = nL/k.

Будем считать, что ср(лг) нормальная однородная случайная функ­
ция со средним значением ф(х) = 0, дисперсией а2(х) =  а, а корре­
ляционная функция зависит только от разности координат. Коэффи­
циент корреляции выберем в гауссовой форме.

Задача формулируется следующим образом. Пусть F(u) — 
заданная комплексная ДН по полю, f(u) — случайная комплексная 
ДН по полю, создаваемая найденным АФР, реализуемым с фазо­
выми ошибками (т. е. ДН отдельной реализации АФ Р). Требу­
ется найти такое регулярное АФР, которое с учетом заданных 
фазовых ошибок обеспечило бы минимум математического ожида-

• ния квадрата отклонения синтезируемой ДН f(u) от заданной 
F(u)  во всей области видимости (в дальнейшем эту величину будем 
называть среднеквадратичным отклонением — СКО).

В развернутом виде СКО запишется следующим образом:
а _____________  а

ё2 =  f | F (« r -/ (« )| 2d u =  _f{|£(u)|8- [F (B )/ * (a )  +
—а —а

+  F* (« )/ (« )] -f If (и) I2} du. (2)

Представим регулярное АФР в виде разложения по ортонормиро- 
ванной системе собственных функций преобразования Фурье {^„(а, *)};Г=о

N
А (ж) =  J ]  Ьптрп (а, ах). (3)

О

6  .(3) и соответственно в дальнейших формулах верхний предел
суммирования по п обозначен через N. При этом подразумевается,
что N может быть сколь угодно большим числом. Функции lFn(a, х)

98



связан ы  с вы тянуты м и угловы м и сф ероидальными функциями 
(ВУСФ)

^п{а, ах) ^  х), 1 ],

где Кп (а) — собственные значения, соответствующие функциям %, . 
перенумерованные так, что 1 >  Х0 > - • • • > •  * > 0; kn{a) — 
коэффициент, определяемый из условия нормировки ВУСФ

1
k2n (а) =  [  Son (a, x)dx.

—1
Слагаемые в (3) можно рассматривать как пространственные гар­

моники АФР, каждая из которых формирует свою ДН по полю, 
описываемую соответствующими слагаемыми из (4). Для гармоник

2 aс п < “  максимум ДН находится в области видимости и их обычно
2 aназывают активными, а гармоники с п >  —, у которых максимум 

в области мнимых углов, соответственно реактивными.
С учетом (3) средние ДН по полю и по мощности можно пред­

ставить в следующем виде [2 ] :

а  а  N
/(«) =  е~ т  /0 (и) -  е "  1 Л  àn̂ n (a, и), (4)

а=0
v оо N

Г/(«)|2 =  е- “ |(/0(«)|2 +  У [ “ â„ o ^ Æ (a , с, и )], (5)
р=\ т, п=О

где }п (и) — ДН в отсутствие ошибок; ап — I V  %п/2па Ьп — коэффициент, 
разложения [о (и) в ряд по собственным функциям 1р„(а, и); с — ра­
диус корреляции в относительных единицах, связанный с абсолютным 
радиусом корреляции р соотношением с = 2р/Ь,

^пт  (®> С, и )  —
 ̂ ^

=  ]Т  (а, х) 5от  (Я. *г) е~ + Ш{Х~Х1) йхйху. 
т  —1

Заданную диаграмму направленности Р (и) также представим в виде 
разложения по (а, и)

соР [и) =  ,£ йп%(а, и). (б)
а=0

Подставляя соотношения (4) — (6) в (2) и проводя интегрирование 
по и, для е2 получаем

а
^  = 6 — е 2 [(а*ш) +  (й у * а )]+ е -а (а*Уа). (7)
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Здесь So = X Kdn — CKO решения детерминированной задачи син-
я-—ЛЛ-|-1

теза при учете в разложении для АФР (N +  1) гармоники; w) — 
вектор-столбец размерности (N +  1) с элементами Xndn; а) — вектор- 
столбец размерности (N -f 1) с элементами ап; Вп — диагональная 
матрица размерности (N +  l)x(N  +  I) с элементами %п8пт', V — квад­
ратная матрица той же размерности, что и В0 с элементами (лпб„т + 
+  осВпт); 8пт — символ Кронекера;

Впт =  ^  ~  Jnm {а, С):
а 1

Jnm {а, с) =  \ /п% (а, с, u) du =  Ц {* S0n (а, х) х
—а —1

X Som (a, Xt) sinll -{x~ * l)e ^~dxdxx.(Л Xj)

Приравнивая нулю первую вариацию выражения (7) по вектору 
а*), получаем решение поставленной задачи синтеза

а
а ) '= е 2 (V^w))-, (8)

Smin =  En +  ( W* —  V~X) W) .  (9)
Формулы (8) и (9) справедливы при любо'й величине диспер­

сии и радиуса корреляции ошибок.
В случае малых ошибок (а < 1 )  выражения (8) и (9) можно 

упростить, если воспользоваться для обратной матрицы У-1 следую­
щим представлением [2] :

F-1 =  (В0 +  a£ { V  +  S  ( -1 )" « "  1(В0 +  аВ\[)Г'В?)]п (В0 +  аВ\\\  (10)
п==1

где (В0 +  аБ{1)) — диагональная матрица с элементами (krt + а-Впп) бпт; 
В\2) — квадратная симметрическая матрица с элементами Впт( 1 — 6пт). 
Все матрицы имеют размерности (N +  1 ) X (/V +  1).

Подставляя (10) в формулы (8) и (9), и, ограничиваясь затем в них 
двумя членами разложения, получаем в явном виде выражения для ап
и emin. пригодные для случая малых фазовых ошибок

N .  ̂ '
d-n_____^  ̂_________ Ijun______ __ dm\ .

.+ « £  2 j ( '+ « ^ )(> + » y -  * т  ,п)
т=о 
тпфо

Ьп =  in V 2ла/К„ ап;



Полученные соотношения были использованы при синтезе ДН 
секторной формы для линейной антенны цолеречного излучения. 
Ширина по нулевому уровню задавалась равной (2Ды/'а)=0,8; 
длина антенны Ь = 3\, (а=3п). Все численные результаты, приво­
димые в данной работе, относятся к синтезу именно этой ДН.

На рис. 1 (кривая 1) показана ДН, по мощности соответствую­
щая оптимальному АФР, определенному при условии, что диспер-

Рис. 1
сия ошибок а=  10_2(Аф=5,7°) и с = 1 ,2 (р/Я=1 ,8) . Минимальное

О
СКО, деленное на квадрат нормы заданной ДН || F || 2=  | \F (и)\г du,

"о
при этом равно Emin/'|| Т7 || 2= 0 ,0687. Уровень бокового излучения 
вне заданного сектора не более 19 дБ,

Здесь же (кривая 2) приведена оптимальная ДН, полученная 
при детермированном синтезе (а= 0 ) и N=18, при этом &о/ II F || 2= 
= 0,0338. В этом случае главный лепесток по форме ближе к секто- 
риальному, чем при статистическом синтезе, но уровень бокового 
излучения не менее —14 дБ. Кроме того, при наложении на опта- 
мальное АФР фазовых ошибок с a= 1 0 ~2 и с=1,2, диаграмма на­
правленности искажается и становится не только хуже получен­
ной при статистическом синтезе, но и практически неприемлемой 
(кривая 3 ). Это является подтверждением хорошо известного фак­
та в детерминированной теории антенн, что можно синтезировать 
ДН, сколь угодно близкую к любой заданной F(u), но получаемое 
решение оказывается чрезвычайно чувствительным к ошибкам в 
АФР [3].

Минимальное СКО и параметры случайных ошибок. Изучим 
влияние величины параметров случайных ошибок на минимальное 
СКО синтезированной ДН от заданной.
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Соотношения (9) и (12) при N-^oo определяют предельно 
достижимое минимальное СКО при учете, что оптимальное АФР, 
найденное в результате синтеза, будет реализовано с заданными 
фазовыми ошибками. В наиболее интересном для практики случае 
малых ошибок ( а < 1 ) из ( 12 ) имеем

____  Nmax a w max

«L. -  “ Г ‘ + V
^  1 + а Н  — J ‘ + « 7„=О V K l  L 0 V km

тфО

dt
(13>

Заметим, что, хотя N <х>, однако при вычислении суммы 
достаточно ограничиться некоторым конечным числом Мтах(а, 
а, с). Вопрос об определении величины Мтак (а, а, с) обсуждается 
ниже.

Наиболее просто выглядит выражение для е^,п при очень малых 
(с<с 1) и больших ( с » 1 )  радиусах корреляции. При с<С 1 все 
(1тп  («, с), у которых пф  т ,  пренебрежимо малы [2] и, следовательно,

8: in =  a V - - U L , (14)
Z j  1+ a ^ '
п=О '  Хп ‘

Д ля с >  1 величина
n„

1пт {&> с )  —  (# ) ЬПт  И ^п^ п -  ( 1 5 )
п=0

Очевидно, что если а  -> 0, то е^.п ->• 0, и мы приходим к известному 
результату в детерминированной теории синтеза.

Отметим следующий момент, связанный С поведением 8 тСп (№ ) , 
определяемого по формуле (12) при изменении АФР, обусловлен­
ном увеличением числа членов в разложении в ряд. При детерми­
нированном синтезе с увеличением N величина ео уменьшается 
монотонно, так как уменьшается количество положительных сла­
гаемых в выражении для ео .П ри синтезе в статистической поста­
новке ситуация иная. Для простоты рассмотрим случай малых 
радиусов корреляции. Используя ( 12 ) и (14), при с < 1  можно 
показать, что

• я .  (tf +  0  = ( » )  -  W .  =  i'a JH ) -  А Л  (16)
Г + “ т —

V ЛЛ/+1 >
Видно, что, во-первых, уменьшение СКО с ростом N происходит 

значительно медленнее, чем при детерминированном синтезе (Ле2 =
=  A,jv+idjv+i), так как знаменатель всегда больше единицы. Во-вторых, 
существует такое N = Nmax (а, а. с), начиная с которого As2 стано-
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еится настолько малым, что дальнейшее увеличение -N практически 
не приводит к уменьшению СКО. Как показали расчеты Л/тах (а, а, с), 
может быть определено из условия a  (/wmax, Jvma35Awmax) = Ю.

В таблице приведены значения минимального нормированного 
на Ц.Р112 СКО синтезированной ДН от секторной при а =  10-у и раз­

6 10 14 1N

0,4 0,0937 0,0783 0,0783 0,0782
0,8 0,0939 0,0744 0,0744 0,0743
2,2 0,0939 0,0689 0,0688 0,0687
2,0 0,0939 0,0627 0,0715 0,0615
10 0,0939 0,0606 0,0569 0,0439
со 0,0849 0,0511 0,0474 0,0438

личных значениях радиуса корреляции и количества учитываемых 
гармоник N. Из нее следует, что, например, для с =  0,4 все гармо­
ники, начиная с 12-й, не влияют на минимальное СКО, т. е. Nmzx =
— 10. Соответственно для с — 1,2 и 2,0 максимальные значения N 
равны iVmax= 1 2  и 14.

Остановимся теперь на зависимости минимального СКО 8^in от 
параметров а  и с. Характер влияния дисперсии ошибок на е^.п легко 
устанавливается из выражения (12) — с увеличением а, величина СКО 
возрастает. Штриховые кривые, изображенные на рис. 2, подтверж­
дают этот вывод. Зависимость от радиуса корреляции значительно 
сложнее. Для получения представления о ее характере воспользуемся 
результатами численных расчетов, которые показаны сплошными кри­
выми на рис. 2 . Видно, что имеется явно выраженный максимум e^in 
как функции с. Значение с, при 
котором имеет место этот мак­
симум, зависит от а  — чем мень­
ше а , тем при меньших значе­
ниях радиуса корреляции e^jn 
принимает максимальное зна­
чение.

Таким образом, в реальных 
условиях (при наличии случай­
ных фазовых ошибок в АФР) 
принципиально нельзя синтези­
ровать ДН, сколь угодно близ­
кую к заданной нереализуемой 
диаграмме. Минимальное СКО 
определяется величиной пара­
метров случайных ошибок: дис­
персии а  и радиуса корреляции 
с. При этом оптимальное АФР Рис. 2
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достигается при ограниченном числе членов в его разложении в ряд. 
Это число такж е зависит от параметров случайных ошибок.
Список литературы: 1. Шифрин Я. С. Вопросы статистической теории антенн. 
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СТАТИСТИЧЕСКИЙ СИНТЕЗ ЛИНЕЙНЫХ АНТЕНН 
ПО ЗАДАННОЙ ДИАГРАММЕ НАПРАВЛЕННОСТИ. Ч. 2

Чувствительность и устойчивость решения задачи синтеза. 
Задачи детерминированного синтеза, которые относятся к некор­
ректным задачам, требуют для получения устойчивого решения 
регуляризации путем введения дополнительной информации о реше­
нии в виде дополнительных ограничений на тот или иной функцио­
нал от АФР. Статистический же подход к синтезу ДН сразу при­
водит к математически корректной задаче. Применительно к рас­
сматриваемой в данной работе задаче синтеза это можно показать 
наиболее просто для случая малых фазовых ошибок в АФР, когда 
радиус корреляции их значительно меньше единицы (с<с1 ) .

Запишем полученное в первой части работы выражение для 
матожидания квадратичного отклонения синтезируемой случайной 
диаграммы по полю [(и) от заданной Р(и) во всей области види­
мых углов

а _______________  а

Р =  УI/? (и) — / (и) I* гй| =  {{|/Чи)|а - . [ £  (и )/*(«) +
—а —а

+  Р*(и)ТШ +  \Ш^}с1и. ( 1)
Напомним, что задача синтеза заключалась в отыскании такого 
регулярного амплитудно-фазового распределения А(х), которое 
при наличии в антенне случайных фазовых ошибок с заданными 
и и с обеспечивало бы минимум е2.

Воспользуемся известной формулой для среднего значения квад­
рата ДН по полю (средней ДН по мощности) [1 ]:

С учетом данной формулы выражение (1) можно привести к сле­
дующему виду:

а _  а •_____

■ ?=  У| Р{и) - ! { и )  \Ыи+ {|Д/(и)|*Л», (2)
«а  —а
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Подынтегральная функция в последнем слагаемом для случая 
малых радиусов корреляции (с<С1) и малых фазовых Ошибок, 
при принятых в первой части предположениях относительно ста­
тистики ошибок, с точностью до первых степеней дисперсии ошибок 
а  имеет вид [ 1 ]

где к (х) — регулярное АФР в антенне.
Подставляя выражение (3) в (2) и проведя интегрирование, 
получим

Из физических соображений ясно, что функция, описывающая 
амплитудно-фазовое распределение в линейной антенне А'(х), принад­
лежит гильбертову пространству Ь2 [—1, 1]. Известно [2], что в этом 
случае (т. е. если А (х) £ Ь2 [—1 , 1 ]) задача минимизации функционала
(4) является корректной и имеет устойчивое решение.

Выражение (4) позволяет установить еще один интересный 
факт. Пусть задана детерминированная ДН Необходимо
определить регулярное АФР, обеспечивающее минимальное квадра­
тичное отклонение (КО) синтезированной средней ДН по полю 
}(и) от заданной. Такая задача в общем случае некорректна, ибо 
средняя ДН может быть нереализуемой. Применение для ее реше­
ния метода регуляризации по схеме Тихонова с априорно задан­
ным параметром регуляризации приводит к экстремальной задаче 
для сглаживающего функционала следующего вида:

где а  — параметр регуляризации; Q — стабилизирующий функцио­
нал. Из сравнения (4) и (5) следует, что статистический синтез 
антенны с минимальным СКО синтезированной случайной ДН по 
полю от заданной эквивалентен детерминированному синтезу 
антенны с минимальным КО синтезированной средней ДН по полю 
от заданной, проведенному с привлечением метода регуляризации 
по Тихонову. При этом в качестве стабилизирующего функционала 
должен быть взят квадрат нормы, АФР. Эквивалентность нужно 
понимать в том смысле, что в обоих случаях мы приходим к экстре­
мальной задаче относительно функционала одного и того же вида. 
Поэтому можно говорить о том, что учет информации о статистике 
случайных ошибок в АФР при статистическом синтезе приводит

I А /  (и) I2 — а У п се 4 \\А(х)\2 dx, (3)

а

е2 =  ^\F (и) — f(u)\2du +  а  2лф \,\A(x)fdx , (4)

где Ф

а

М“ ~ J \F(u) -f\u)\*du +  aQ;[A{x)l (5)
—а
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к естественной регуляриза­
ции решения задачи синтеза 
антенны по заданной сред­
ней диаграмме направлен­
ности.

Возникает естественный 
вопрос о связи значений па­
раметров а  и с и степени 
устойчивости получаемого 
решения задачи статистиче­
ского синтеза. Иными сло­
вами, речь идет о том, при 
каких значениях а  и с есте­

ственной регуляризации достаточно для получения устойчивых ре­
шений.

В работе [3] предложено характеризовать устойчивость и чувст­
вительность решения задачи статистического синтеза с отклоне­
нием параметра, по которому проводился синтез, при неточности 
задания параметров ошибок на этапе постановки задачи или неточ­
ности реализации параметров ошибок соответственно: На рис. 1 при­
ведены кривые зависимости нормированного ,СКО от величины а,с и 
Сс, задаваемых в качеству исходных данных. Параметры фазовых 
ошибок, с которыми реализуются найденные АФР, равны а„ = 1(Г2, 
С„ = 1,2. Видно, что если при решении задачи синтеза параметры 
ошибок задаются неточно, то результирующее СКО будет больше, 
чем если бы ас = ар и Сс = Ср. Однако это отклонение сравнительно 
невелико. Так, при АСс/Ср =  25 % отклонение s?l\\F\f от оптималь­
ного значения не более 2 ,5% .

В таблице приведены величины 01 __при различных значениях
f

ОПТ

параметров погрешностей реализации для ас =  10“2 и Се =  0,8; 1,2. Эти 
данные позволяют оценить чувствительность полученного решения 
к отклонению параметров ошибок при реализапии оптимального АФР 
от их значений, заданных при синтезе. Видно, что чувствительность

а р= а с = 10-*; Сг=0,8 Ср=--Сс= 1,2; «^=10-2 II £ II 0,8; а с—i0~2

2 2 ~ 2 -г
 ̂О' 1 г ®

ар ®опт £* а р 8опт ~" 8
-2 -2 -2
еопт еопт еопт

2,0 4,81 - 10“2 0 +2,054-10-1 0 +  1,783- Ю-1
1,6 4,46-Ю’ 2 10"4 + 2 ,033 .10 -! 10~4 +  1,765-10-1
1,2 3,51-10’ 2 10"3 +  1,847-10-1 JO'8 + 1 ,603-10-1
1,0 2,37 • 10"2 ю-* 0,000 10-2 0,000
0 ,8 0,00 2-10“* -1 ,93-10-1 2-10-2 —2,1 • 10"!
0,6 - 5 ,9 6 - ID"2 3-10-2 -3 ,8 4  -Ю“1 3-10-2 -3 ,33 -10 -1
0,4 —1,73-10-1 4 -IQ"2 —5,61 • 10-1 4-10-2 -5 -1 0 -1

Рис. 1
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оптимального решения невысока. Так, например если ас =  10~2 ( Д ф  = 
5,73°), то отклонение уровня погрешностей при реализации на 3:5,7° 

(100% ) дает изменение СКО менее, чем на 50% . Отклонение Ср от 
Сс на ^ 2 5  % приводит к изменению СКО соответственно не более 
чем на 6 %. Следует отметить, что характер изменения е2 при не­
больших отклонениях о:р от ас и Ср от Сс близок к линейному. За­
метим, что при неточном задании Параметров ошибок в качестве 
исходных данных при синтезе характер изменения е2 близок к квад­
ратичному (см. рис. !).

К выводу о слабой чувствитель­
ности оптимального решения зада- 0 
чи синтеза в статистической поста- ю 
новке можно такж е прийти, если 
обратиться к ДН, представленным Iй--Ю 
кривыми 1 и 2 на рис. 2. Кривая 1 — 
это средняя по мощности ДИ, соот­
ветствующая оптимальному АФР 
для случая ас = а р=10~2 (Дф = 5,7°),
Сс = Ср = 1 ,2 ; кривая 2 — средняя -зс 
диаграмма направленности по мощ­
ности при ap = 4-10- i  (Дф  = 11,4°),
Ср = Сс= 1,2. Диаграммы практиче­
ски не различаются в области главного лепестка, незначительные 
отличия появляются в основном в области дальних боковых лепе­
стков. К ак уж е отмечалось ранее, наложение фазовых ошибок с 
Дф = 5,7° (а=10~*) и с=1,2 на оптимальное АФР, полученное при 
детерминированном синтезе с jV=18, делает ДН совершенно не­
приемлемой (рис. 1 , кривые / и 3, см. ч. 1 ).

Таким образом, учет даж е весьма незначительных по уровню 
фазовых ошибок а = 10~2 приводит к вполне приемлемой для 
практики степени естественной регуляризации решения задачи 
синтеза, т. е. к слабому проявлению сверхнаправленности.
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АЛГОРИТМ ПРОСТРАНСТВЕННОЙ ОБРАБОТКИ 
В УСЛОВИЯХ АПРИОРНОЙ ИНФОРМАЦИИ 

О МЕШАЮЩИХ ОТРАЖЕНИЯХ

Часто встречается ситуация, когда . РЛС функционирует при ' 
заданных источниках помех, практически не меняющихся во вре­
мени. К помехам такого типа относятся отражения от местных

0,2 6,4 0,6 _ 0,8 sinB 

Рис. 2 '
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предметов, подстилающей поверхности. Для увеличения отношения 
сигнал — помеха, возникающее при отражении от земной поверх­
ности предлагается создавать провалы в диаграмме направленно­
сти (ДН) антенной системы, работающей на прием, путем отклю­
чения части элементов многоканальной антенной системы.

Предлагаемый алгоритм пространственной обработки состоит 
из двух основных частей. Первая предназначена для нахождения 
координат отключаемых элементов и хранения состояния каналов 
для заданных импульсных объемов приема. Д ругая часть алго­
ритма, используя полученную информацию, управляет отключе­
нием элементов в соответствии с приемом конкретного импульс­
ного объема.

Нахождение координат отключаемых элементов возможно 
несколькими путями. Более подробно рассмотрим решение постав­
ленной задачи численным методом. Первый этап алгоритма состоит 
в построении карты помех, под которой понимается распределение 
мощности мешающих отражений в зависимости от пространствен­
ных координат и дальности от антенной системы до рассматривае­
мых отражающих участков.

При построении карты помех находят области подстилающей 
поверхности, от которых возможны отражения в сторону РТС, 
чтобы выявить наблюдаемость участка местности, а такж е рассчи­
тать ожидаемые уровни мешающих отражений от выявленных 
областей.

В настоящее время местоположение участков местности, от 
которых ожидаются отражения в сторону РТС, как правило, опре­
деляются по цифровым картам рельефа местности, которые позво­
ляют простыми алгоритмами выявить наблюдаемость участков 
местности.

При расчетах уровней отражения в сторону РТС используется 
модель,земной поверхности, описанная в работе [11-

Следующим этапом алгоритма является поиск координат отклю­
чаемых каналов. С этой целью рассматривается функционал

/(А) =  ||Я(г) — / > . А)!!, А =  [Аг, А „ . . .  , Ап], (1 

где — заданная ДН, у которой направления провалов совпадают
■ > —+•

с углами прихода мешающих отражений; Г (V, А) — диаграмма на­
правленности многоканальной антенной системы; А — вектор состояния 
каналов антенной системы. Элементы вектора могут принимать два 
значения. Рабочий канал соответствует единичному значению элемента
вектора А, а отключенный — нулевому значению. Размерность вектора 
равна "числу каналов антенной системы, участвующих в работе алго­
ритмов.

Минимизацию функционала ( 1 ) можно рассматривать как выбор 
ДН системы из конечного множества, наиболее подходящую 
к заданной помеховой обстановке.

108



Минимизация функционала (1) представлялась в среднеквад­
ратическом виде:

/ (А) =  [ | ( I я  (V) I - 1 Р К  А) I)2 р (V) ] 1/2, (2)
а

где р (V) — весовая функция, позволяющая выделить определенные
части Д Н .

В режиме обнаружения сигналов снижение главного макси­
мума ДН нежелательно, поэтому в этом секторе функция р ^ )  
имеет наибольшее значение. В режиме сопровождения величина

-—
р(\) в секторе главного лепестка меньше, чем в секторе формиро­
вания провалов. Это приводит к снижению коэффициента усиле­
ния в направлении максимума ДН, однако в этом случае глубина 
провалов возрастает.

Для нахождения координат отключаемых элементов рассчиты­
вался градиент функционала (2 )

У(/(А)) =  ^ .  (3)
«ЗА

Элементы градиента с наибольшей отрицательной величиной 
указывают на координаты каналов, которые целесообразно отклю­
чить. Число отключаемых каналов не должно превышать опреде­
ленного количества. Для более точного решения задачи миними­
зации целесообразно после нахождения градиента (3) отключать 
всего один элемент. Удовлетворительные результаты дает последо­
вательное отключение элементов с запоминанием координаты 
канала, отключение которого доставляет минимальное значение 
функционалу (2). Отметим, что возможен и экспериментальный 
путь нахождения координат отключаемых элементов для заданного 
импульсного объема.

Рассмотрим результаты минимизации функционала (2) с целью 
пространственной селекции мешающих отражений. В качестве 
антенной системы рассматривалась эквидистантная линейная один­
надцатиэлементная решетка излучателей, состоящая из одинаковых 
элементов, расположенных на расстоянии Х/2 .

Заданная диаграмма направленности Я  (V ) представлялась главным
лепесгком е направлением V,, и провалом в направлении первых двух
боковых лепестков. Весовая функция р (V) требовала формирования 
провалов с коэффициентом 4 для боковых лепестков и 2 — для на­
правления главного максимума. В результате проведенного синтеза 
были получены ДН системы и элементы вектора А, доставляющие 
минимум функционала (2 ).

На рис. 1 изображена ДН в случае прихода мешающих отра­
жений по второму боковому лепестку (непрерывная линия), штри­
ховая линия показывает диаграмму до отключения элементов.
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Полученная ДН соответ­
ствует решетке с отклю­
ченным шестым элемен­
том (А6 = 0 ). Проведенные 
расчеты показывают сни­
жение в заданном миними­
зированном секторе сред­
него уровня ДН с — 22 дБ. 
по — 34 дБ.

На рис. 2 представлена 
ДН в случае прихода ме­
шающих отражений по 
первому и второму боково­
му лепестку совместно. В 
этом случае отключенные 
элементы имеют коорди­
наты 2 и 10 (А2 = 0 и Аю = 
= 0). Штриховой линией 
показана ДН до отключе­
ния элементов. Снижение 
среднего уровня в мини­
мизируемых секторах по 
сравнению с имевшимся 
составляет от —20 дБ до 
—29 дБ для первого и вто­
рого боковых лепестков. 
Снижение среднего уровня 
подаваемого сектора диа­
граммы направленности 
происходит за счет умень­
шения коэффициента уси­

ления антенны в главном направлении на величину, приблизительно 
равную *

АО
/м

=  20 1ё ( ^ - л дБ,

где Моткл — количество отключаемых элементов для равномерного 
распределения амплитуды.

Возможен предварительный расчет ДН системы при некоторых 
отключенных элементах. Из рассчитанных диаграмм выбирается 
та , которая по критерию (2) приближается к необходимой. Точное 
сравнение проводится для каждого импульсного объема РТС. 
Описанный алгоритм имеет ряд достоинств, определяющих возмож­
ность использования предварительно проведенного расчета коор­
динат отключаемых элементов. Положения элементов определя­
ются конкретной позицией и положением основного лепестка 
диаграммы.

Поиск отключаемых элементов можно проводить, используя 
саму РЛС, находящуюся на конкретной местности. В этом случае,
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например, для каждого текущего положения луча, поочередно 
отключая элементы, выделяют те, при отключении которых наибо­
лее уменьшаются мешающие отражения. Минимизация ведется 
для каждого импульсного объема. Достоинством метода непосред­
ственного поиска является то, что коЬрдинаты отключаемых эле­
ментов находятся при использовании РЛС без предварительных 
расчетов. Возможна такж е коррекция таблицы номеров отключа­
емых элементов непосредственно во время работы РЛС.

Таким образом, из приведенных фактов можно сделать вывод 
о практической значимости этих предложений и необходимости 
экспериментальной проверки полученных результатов.
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ВЛИЯНИЕ ПОДСТИЛАЮЩЕЙ ПОВЕРХНОСТИ 
И СПОСОБА ФАЗИРОВАНИЯ ФАР НА ЭФФЕКТИВНОСТЬ 

АВТОКОМПЕНСАТОРА ПОМЕХ

Проанализировано влияние на предельный коэффициент подав­
ления помех неидентичности частотных характеристик каналов 
приема радиоволн автокомпенсатора, которые обусловлены нали­
чием отражений от подстилающей поверхности, несовпадением 
ширин полос пропускания и дисперсионными свойствами трактов, 
различием способов фазирования основной и вспомогательной 
ФАР, кривизной фронта помеховой радиоволны. Определены 
условия, способствующие повышению коэффициента подавления 
помех автокомпенсатора.

Достижению предельных показателей автокомпенсаторов (АК) 
помех препятствуют неидентичности частотных характеристик (ЧХ) 
основного и компенсационного каналов приема. В работах [1; 2] 
изучена эффективность обработки в адаптивных антеннах, неиден­
тичности ЧХ каналов которых описываются априорно задаваемыми 
функциями или обусловлены наличием запаздывания падающих 
радиоволн, в частности, из-за разноса фазовых центров антенн.

, Цель работы — изучение влияния на коэффициент подавления 
помехи одноканальным АК многолучевости распространения радио­
волн, обусловленной отражениями от подстилающей поверхности, 
при наличии дисперсии фидерных трактов, а такж е способов 
фазирования основной и вспомогательной ФАР при нахождении 
источника помехи в дальней или промежуточной зонах совокупного 
раскрыва антенн.
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Коэффициент подавления АК узкополосной стационарной помехи 
в виде квазибелого шума определяется следующим соотношением: 
/(„ =  [1 — 1 p lT 1 ( 1 ). где

Р = [ { Х * ( Л 'a )* ,* / , u)df][\\X0(f,u)\*df[\X l {f, ^ | 2df]_ °’5
Q Qo f i i

— коэффициент корреляции ЧХ основного Х 0 (/, и) и компенсационного
Х г (/, и) каналов приема помехи, воздействующей с направления орта
и. Пределы интегрирования по частоте определяются интервалами 
Оо ( [/о — 0.5П0, /о +  0,5П0], Qx i [/х — 0,5Пх, +  0,5Пх], где П0, Пх— 
полосы пропускания основного и компенсационного каналов со сред­
ними частотами /0 и f1 соответственно, область Частот Q ( [/с — 0,5ПС, 
/с +  0,5ПС] определяется пересечением областей Q0 и Qx.

Выражение (1), полученное при условии, что адаптивный комп­
лексный вес АК является частотно-независимым, определяет верх­
нюю границу коэффициента подавления, которая достигается 
при отсутствии внутренних шумов в каналах приема и совпадает 
с приведенными в работе [3] для одинаковых полос пропускания 
каналов.

Пусть фазовые центры основной и вспомогательной антенн под­
няты над Плоской однородной подстилающей поверхностью на высоты 
h0 и ht соответственно. Примем, что эффективные площади антенн 
и коэффициент отражения слабо зависят от частоты в пределах полосы 
пропускания каналов, диаграммы надравленности (ДН) основной и 
вспомогательной антенн в свободном пространстве ориентированы под 
углами 0м и ©S относительно линии горизонта и имеют значения 
F 0 (Q — 0„), F ^ ©  — 0„) в направлении прихода прямой еолн ы  и 
F 0 (—0  — 0 „), F t (—0  — 0 „) в направлении прихода отраженной волны. 
Тогда, используя метод отражательной трактовки и соотношение ( 1), 
получим следующее выражение для квадрата модуля коэффициента 
корреляции ЧХ:

■ |2 г-т2 I -"/2я /стпп I <т> ~ l'2n fc xn0 , -р *  /2я ^ст0 п ,
I P I  — А Ac | £sin c я П с тПп *т" A i^ sin  сдП с тпо “ г  A q £ s in  ся П с топ \

+  т* т.е ’̂ п ^  I2 {п0Пх [ 1 + 1 т 012 +
+  2 (s in c2 n n 0Tft0)R eT 0e~/4"foTfto]x (2)

Х [ 1 + | Т х  р +  2 (sine 2лПхТА1) Re T t e~m f ^  ]}"\
где sine x =  sin х/х; T0 =  R (0) F n (—© — 0m)/Fo (© — 0„);
T x= (0) F , (— 0  — €>m)/F% (0  — © m ) ;  Tfto= A 0sin'e/C, t Ai= ht sin 0 / C -  
запаздывания прямой волны соответственно на входах основной и 
вспомогательной антенн относительно их точки стояния; С — скорость 
света ;. т пп =  тЛо — т*, — хи +  тп0 = + тй, — т /о +  т0п=  тЛо+  
+  Tft, +  х/о — тл , т00 = тй0 — Thi -f- Т;о — r lt — разность запаздываний 
в  основном и компенсационном каналах приема относительно точки 
стояния антенн соответственно для прямых волн, прямой и отражен- 
нЬй волны, отраженной и прямой волны, отраженных волн. Величины
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<г/о = /0/ср0, т 11 — 1г/с$г определяют групповые запаздывания помехо- 
вых колебаний в регулярных линиях передачи длиной /0 и основ­
ного и компенсационного каналов с критическими частотами /Кро и 
/крЬ при ЭТОМ р0(1) =  [1 — (/кр0(1)//р(1))2]0’5.

Соотношение (2) учитывает межканальную корреляцию поме- 
ховых колебаний, наведенных в антеннах падающими и отражен­
ными волнами.

Для узкополосных в пространственно-временном смысле систем 
автокомпенсации или в отсутствие запаздывания радиоволн величина 
! р |2 = По/П0Пг. Несовпадение полос пропускания каналов является 
серьезным ограничивающим фактором. Так, например, при относитель­
ном превышении полосы А = (П! — П,,)/^. =  0 ,1 %, /0 =  Д == /с 
и П0 — Пг <  П, получим предельное зйачение коэффициента подав­
ления, равное 30 дБ.

При совмещении фазовых центров антенн (Тх =  Т0 и А =  0) огра­
ничивающим фактором для Кп является различие групповых запазды­
ваний радиоволн хи и т/(. Равенство их достигается в трактах с не­
одинаковыми дисперсионными свойствами при условии /, =  /0р1/р0. 
Однако при несовпадении фазовых центров антенн и отсутствии 
приема отраженных радиоволн одной или обеими антеннами, используя 
различия и можно в интересующей области углов, места © 
уменьшить разность запаздываний радиоволн и увеличить коэффициент 
подавления помех в полосе частот.

На рис. 1 ,2 , а приведены результаты расчетов коэффициента по­
давления при /?„ — 40Яо, =  15Я0 и следующих условий приема отра­
женных волн: Тх = Т0 =  0 (кривые /), Т0 =  0, Тх =  —1 (кривые 2), 
Т0 =  Тг — —1 (кривые 3).

Г рафики зависимости Кп от угла места источника помех на рис. 1 
получены при одинаковых полосах пропускания приемных трактов 
(А =  0) с относительными значениями П//п = 1 % (рис. 1, а) и П//0=

=  3% (рис. 1, б) для ти — тг> = 0 . В отсутствие приема отраженных 
радиоволн величина Кп с увеличением угла места © монотонно убы­
вает до нуля при П0тпп = 1, поскольку одного адаптивно управляемого 
частотно-независимого комплексного веса недостаточно для устранения 
увеличивающегося с ростом © межканального запаздывания гармо­
нических составляющих помеховых колебаний в полосе частот.

\

а 5
Рис. 1
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При полном приеме горизонтально поляризованных радиоволн 
только вспомогательной антенной (кривые 2) или обеими антен­
нами (кривые 3) графики зависимости Ка от © имеют осциллирую­
щий характер. Это объясняется многолепестковостью интерферен­
ционных множителей антенн. Так, при противофазном приеме 
прямой и отраженной волн в одном из каналов (минимум интер-

Рис. 2

ференционного множителя) величина Ка минимальна. Рис. 2, а 
иллюстрирует возможность использования различий групповых 
запаздываний в трактах приемных каналов для увеличения коэф­
фициента подавления помех в отсутствие приема отраженной вол­
ны двумя (кривая 1) или только основной (кривая 2) антеннами. Величина 
«Ро = <о0(т/„— тл), 0  = 3°, А = 0, П//0 = 1 %. При полном приеме отра­
женных радиоволн обеими антеннами (кривая 3) различия в вели­
чинах т/о и т/, не влияют на величину Ки, поскольку они приводят 
как  к  уменьшению (тПп, тпо), так  и к увеличению (тош too) разно­
стей запаздываний радиоволны. •

В отсутствие многолучевости при T / „= T /t, А = 0 совмещение фазо­
вых центров антенн приводит к полному подавлению помехи. Одна­
ко, при наличии многолучевости и различных условий приема отра­
женных радиоволн каждой из антенн при совмещении фазовых 
центров происходит, лишь частичная компенсация помеховых коле­
баний на выходе АК.

На рис. 2 , б представлены результаты расчетов Кп от © при 
h0—ht=40  А,о и Т0= — 1 для условий: T i= —0,2 (кр и вая/ ), 
Та= —0,5 (кривая 2), Tj = —0,8 (кривая 3). Величина т;„ =? т/,, 
Д=»0, n/f0= 1 %. Из рис. 2 , б видно, что Кп уменьшается с увеличе­
нием различий величин Т0 и Tt. Однако значение К„ больше, чем 
в случае использования антенн с рассовмещенными фазовыми 
центрами.

Проанализируем теперь влияние на величину Кп способа фази­
рования ФАР основного и компенсационного каналов АК в отсут­
ствие эффектов многолучевости распространения радиоволн. При

ч использовании в АК остронаправленных ДН помеховые колебания 
а основном и компенсационном каналах проходят фазирующие 
устройства с различными фазовыми сдвигами, предназначенными



для ориентации луча основной ФАР на источник сигнала, а вспо­
могательной ФАР — на источник помехи. Это приводит к межка- 
нальной декорреляции помеховых колебаний и уменьшению К п .  
Степень декорреляции зависит от характеристик фазирующих 
устройств в полосе частот приемных каналов и угловых различий 

' сигнала и помехи. Положим, что фазовые сдвиги cpm, m e l ,  % 
и фП/ n e  1, К) в излучателях основной и компенсационной ФАР 
с амплитудными распределениями Ат , В„ и ЧХ

у *0
*„(/ . «) =  £  Ат ехр/[2я/(Ят  — ^ 0)/С — фт ];

(3)

Хг (/, и) = £  Вл ехр / Е2зх/ (Я„ — Я0)/С — ф„Т,
п= 1

где /?т , Rn, Rn — расстояния от источника помехи до m-го, и-го 
излучателей и начала координат в раскрыве антенны, обеспечиваются 
с помощью недисперсионных управляемых линий задержки (УЛЗ) 
или дискретных фазовращателей, для которых, в отличие от УЛЗ, 
фазовые сдвиги примем частотно-независимыми.

Подставив выражение (3) в (1), не представляет труда получить 
(при фт =  2я/тст, ф„ =  2л/х„, где тcm, т„ — соответственно запазды­
вания сигнальной и помеховой радиоволн на т-м  и n-м йзлучателе 
основной и вспомогательной антенн) формулу для расчета Кп при 
использовании УЛЗ, а при фт  = Е {2я/0тст/А +  0,5} А, ф„ = 
= Е {2я/0тп/А +  0,5} А, где А = 2я/2р — фазовый дискрет, определяе­
мый разрядностью р фазовращателя, Е — операция выделения целой 
части, формулу для К п  при использовании дискретных фазовраща­
телей.

Из этих формул, которые не приведены из-за громоздкости, 
в частности, следует, что при использовании УЛЗ коэффициент 
подавления не зависит от параметров вспомогательной ФАР, 
поскольку в каналах излучателей этой антенны происходит полная 
компенсация запаздывания колебаний плоской помеховой радио­
волны. Однако, если источник помех размещен в зоне Френеля, 
то появляется зависимость К п  от параметров вспомогательной ФАР 
при условии, что ее фазирование продолжает осуществляться под 
плоский фронт волны.

При использовании частотно-независимых дискретных фазовра­
щателей при нормальном падении помеховой радиоволны вели­
чина Кп — оо- Объясняется это тем, что в компенсационном канале 
отсутствуют искажения помеховых колебаний. В основном канале 
после прохождения фазирующих устройств гармонические состав­
ляющие помеховых колебаний приобретают один и тот же фазовый 
сдвиг. Поэтому после сумматора на входе АК каж дая гармоника 
помехи изменена по амплитуде и фазе на одну и ту же величину 
и достаточно одного частотно-независимого комплексного веса для 
устранения этих изменений и полного подавления помехи.

Рассмотрим для примера линейную эквидистантную ФАР 
с шагом 0,5Хо, к0 = 31, Ki = 7 и амплитудными распределениями
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В п — равномерным, Ат  — косинус с подставкой, равной 0,2. Фазо­
вые центры антенн совмещены, полосы пропускания каналов оди­
наковы. Относительная полоса пропускания приемных каналов 
П//:0=3 %, угол прихода полезного сигнала, отсчитываемый от 
нормали к раскрыву антенны, 0 С= —20°.

Рис. 3

На рис. 3, 4 приведены зависимости коэффициента подавления 
от угла прихода помехи при использовании в качестве фазирую­
щих устройств дискретных фазовращателей (рис. 3) с разряд­
ностью р = 3 (кривая /), р = 5 (кривая 2) и недисперсионных УЛЗ 
{рис. 4, кривая 1).

Рис. 4

Характер зависимости величины Кп от угла 0  в общем соот­
ветствует форме ДН основной ФАР. Компенсатор отключается 
(Кп= 1 ) при отсутствии помехи в основном канале.

Изменение разрядности фазовращателей несущественна влияет 
на величину Кп. Как отмечалось при 0  = 0 коэффициент подавле­
ния Кп — ОО.

При расположении источника помех в зоне Френеля относи­
тельно совокупного излучающего раскрыва с максимальным раз­
мером L удобно разность хода волн представить в виде

■ ■ v = lm sin 0 — (lm  COS 0)2 V4L2°4, (4)
*де lm — расстояние от начала координат до m-го излучателя в рас- 
крыве антенны, а ф =  /?n/(2L2/A,0)— коэффициент Френеля, определяющий 

^степень несоответствия расстояния до источника помехи условию 
. дальней зоны.



Уменьшение К о  в этом случае обусловлено кривизной волнового 
фронта помеховой радиоволны, которая не устраняется с помощью 
фазирующих устройств. Оно значительней при уменьшении аф. 
Сказанное иллюстрируется графиками зависимости величины Кг, 
от направления на источник помехи при аф= 0,3 для ФАР с преж- * 
ними данными и пятиразрядными дискретными фазовращателями 
(рис. 3, кривая 3), а такж е ФАР с УЛЗ (рис. 4, кривая 2).

Приведенные в работе результаты позволяют в условиях много­
лучевости распространения помеховых радиоволн предъявить 
разумные требования к взаимному размещению основной и вспо­
могательной антенн и их направленным свойствам для достиже­
ния заданных значений коэффициента подавления помех от источ­
ников, находящихся под различными, в особенности под малыми 
углами места. Результаты позволяют такж е оценить ограничения, 
накладываемые различиями в фазировании раскрывов основной 
и вспомогательной ФАР, на эффективность компенсации помех, 
возбуждаемых источниками на различном удалении от антенн.
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СИНТЕЗ МНОГОСЛОЙНЫХ РАДИОПРОЗРАЧНЫХ у к р ы т и й  
С ЗАДАННЫМИ э л е к т р и ч е с к и м и  п а р а м е т р а м и

В последнее время резко возросли требования, предъявляемые 
к работе радиотехнических средств, в условиях различных неблаго­
приятных воздействий. Эффективным средством защиты от этих 
воздействий являются многослойные радиопрозрачные укрытия 
или обтекатели. Однако они такж е являются достаточно сложными 
и поэтому дорогими конструкциями, что, очевидно, приводит к не­
обходимости их оптимального проектирования. Сложность задачи 
такого проектирования обусловлена тем, что к радиопрозрачным 
укрытиям (РПУ) предъявляется целый ряд различных по физи­
ческой природе и взаимно противоречивых требований.

Во-первых, это требования к электрическим характеристикам. 
В простейшем случае это обеспечение коэффициента прохождения
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’(радиопрозрачности) не ниже требуемого. При этом зачастую 
полоса пропускания укрытия заметно шире рабочей полосы защи­
щаемого устройства, поэтому к частотным свойствам РПУ спе­
циальных требований не предъявляется. Однако все более широ­
кое применение широкополосных сигналов, необходимость пере­
стройки в широком диапазоне частот, а такж е обеспечение возмож­
ности размещения под РПУ нескольких разночастотных антенн 
накладывают довольно жесткие требования на радиопрозрачность 
уж е в определенной, подчас весьма широкой полосе частот * или 
на многих фиксированных частотах. Учитывая, что многослойная 
диэлектрическая стенка из большого количества слоев (7— 10 
и более) может обеспечить достаточно сильную зависимость коэф­
фициента прохождения от частоты, в ряде случаев целесообразно 
конструировать РПУ, специально обеспечивающее и предваритель­
ную частотную селекцию сигналов. Такой подход может повысить 
избирательность, снизить уровень внеполосных излучений, а сле­
довательно, повысить скрытность и облегчить решение задач 
электромагнитной совместимости укрываемых устройств.

Сказанное означает, что задача оптимизации параметров РПУ 
должна решаться в заданном диапазоне частот. Во-вторых, это 
требования чисто конструктивные, механические, к которым можно 
отнести следующее.

— Укрытие должно обеспечивать эффективную защиту антенны 
от внешних воздействий. Поэтому внешний слой конструкции дол­
жен быть не тоньше определенной величины.

— Общий вес, а следовательно, и стоимость должны находи­
ться в разумных пределах. -

Кроме того, в настоящее время промышленность освоила 
выпуск диэлектриков с весьма ограниченным набором диэлектри­
ческих проницаемостей, представленным достаточно небольшим 
дискретным рядом.

Таким образом, задача синтеза стенки радиопрозрачного много­
слойного РПУ сводится к отысканию количества слоев, их толщин 
и диэлектрических проницаемостей материалов, при наличии 
ограничений на толщину первого слоя, общую толщину многослой- 
ника, а в некоторых случаях и на диэлектрическую проницаемость 
материалов, обеспечивающих оптимальность (по некоторому кри­
терию качества) коэффициента прохождения в заданной полосе 
частот.

В качестве критериев оптимальности могут быть использованы 
различные функции, связанные с коэффициентом прохождения, 
и определяющие качество функционирования РПУ в системе. Рас­
смотрим некоторые из них.

Наиболее простым и, следовательно, наиболее часто встречаю­
щимся является критерий максимума коэффициента радиопро­
зрачности в данной полосе частот, в среднеквадратическом лцбо: 
Чебышевском приближении. При этом, очевидно, среднеквадрати-

V' Большими считаются изменения частоты, в пределах которых коэффициент 
радиопрозрачности многослойника может существенно изменяться.
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ческое приближение более предпочтительно в тех случаях, когда 
укрываемое радиотехническое средство работает с широкополос­
ными сигналами, а несущая частота не перестраивается. В этом 
случае наличие узких провалов в зависимости коэффициента про­
хождения от частоты не оказывает существенного влияния на 
результирующую, проходящую через РПУ, мощность, а критерий 
оптимальности выглядит так:

^шах
шах х =  шах j  t f* (x ,  (o)d(o, ( 1 )

^miti
где Т — комплексный коэффициент прохождения; х — вектор искомых 
параметров; со — частота; (отах, ют т  — пределы изменения частоты.

Если радиотехническое средство работает со сравнительно узко­
полосным спектром, но. несущая частота перестраивается в больших
пределах, Т (г, а )  не должен иметь даже узких провалов и поэтому 
более естественным в данной ситуации является минимаксный критерий 
оптимальности многослойника

шах х =  шах min f f * (*, ©). (2)

Необходимость обеспечения частотной селекции приводит к тому, 
что наряду с зонами радиопрозрачности должны существовать 
и зоны, в которых коэффициент радиопрозрачности минимален.

Традиционно первым является критерий близости коэффициента 
радиопрозрачности многослойника к заданному как в пределах 
полосы радиопрозрачности, так и в  пределах зоны подавления

min и = min max | G (ы) — TT* (x, ft>) |, (ty
(öx

где G (w) — требуемая форма квадрата модуля коэффициента радио­
прозрачности в диапазоне частот;

г  /1 , если to(Q np;
* '  —  \ 0 , еСЛИ СО ( йпод*,

Qnp — область радиопрозрачности многослойника; йПОд— область по­
давления многослойника.

Д ля обеспечения более высокого подавления или же для обе­
спечения оптимального соотношения между коэффициентом радио­
прозрачности в полосе пропускания и вне ее может быть введена 
весовая функция, обеспечивающая более высокий или более низкий 
уровень аппроксимации в разных точках диапазона

min х = min max W (w) | G (g>) — f t *  (x, ©)). (4)
T  T  “ ■

Хорошее соотношение между коэффициентом радиопрозрачности 
в зоне радиопрозрачности и в зон« подавления, в ряде практически
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важных случаев может обеспечить критерий, который можно на­
звать условно критерием максимума отношения сигнал-шум

min f t*  (х, а>)
/счшах х =  max-------- . —^ ----------» (о)

max f t *  (х, со) + Р  
ю£2под

где Р — учитывает внутренние характеристики укрываемого радио­
технического средства (например, уровень шумов системы антенна— 
радиоприемник).

Рассмотренные выше критерии позволяют получить оптимальные 
м н о г о с л о й н и к а  практически для всех существующих в настоящее 
время режимов функционирования радиотехнических средств. Не 
вдаваясь в подробности границ применимости тех или иных кри­
териев, рассмотрим некоторые из них. Следует отметить, что все 
рассмотренные ниже критерии при бесконечном числе степеней 
свободы приводят к практически одинаковым результатам. Однако 
при небольшом количестве слоев многослойника результаты могут 
иметь существенное различие.

Д ля того, чтобы воспользоваться каким-то из критериев, необ­
ходимо прежде всего знание.

Выражение для коэффициента радиопрозрачности системы 
слоев диэлектрика определяется методом рекуррентных формул 
[ 1 ] следующим образом.

Исходя из закона Снеллиуса, рассчитываются углы преломления 0/S

V&! sin 0 / = Vsn+ 1 sin 0 n+i,
где 8/ — диэлектрическая проницаемость /-го слоя, может быть комп­
лексной величиной; вп+i — угол падения плоской электромагнитной 
волны на слоистую систему.

Определяются импедансы слоев Z,-: Z, — -7=̂ --------- для перпенди-
У  е cos 0у

COS 0  :
куляоной поляризации; Z,- — - ~  — для параллельной поляризации,

V е
и входные импедансы ZBX, ZBX =  Zlt а далее по рекуррентной формуле 

z i Z!~ l — iZj tg  (2nd, V 7 j  cos Q,/X) ^

BX ”  Z, -  iZ>~1 tg (2nd, V  г, cos 0 уД ) ’ ’ 

где dj — толщина /-го слоя; К — длина волны.
Находятся входные импедансы (с учетом переотражений от всех 
последующих слоев), а затем и коэффициент прохождения:

N

Т =  1 [  ехр (/2ndj cos 0/ Vг,/Х).
I I Щх + г,+1)

Таким образом, мы имеем выражение для коэффициента радиопро­
зрачности многослойника как функцию 8;- и d, слоев.
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При этом на в/ и й,- могут накладываться следующие ограничения:
8 / ш 1 п < 6 / < е /гаах, (1{  щ)п <  шах* К р о м е  ТОГО, ОГраНИЧвНИЯ М ОГут

накладываться на общую толщину многослойника £  Фт1п < Х  
< £ ^ / т а х .  Учитывая; что выражение для градиента коэффициента 
радиопрозрачности может быть получено в явном риде, для решения 
задачи оптимизации по одному из перечисленных выше критериев 
целесообразно воспользоваться одним из методов поиска экстремумов 
первого порядка. .(

Для решения задачи оптимизации в среднеквадратическом при­
ближении это может быть градиентный метод, а § Чебышевском 
приближении — метод 8 — наискорейшего спуска [2 ].

В качестве примера применения изложенной выше методики 
рассмотрим задачу синтеза стенки РПУ, обеспечивающей радио­
прозрачность в диапазоне длин волн от Я,о=0 до Ло== 1,5 и подавле­
ние в диапазоне Яо=2,2+Ао=2,5. При этом будем полагать, что 
многослойная структура состоит из N слоев диэлектрика с задан* 
ными диэлектрическими проницаемо- ,
стями еу. Необходимо определить 
толщины всех слоев, обеспечиваю­
щие наибольшее отношение сигнал- 
шум (5).

Результаты расчета при N =5 и 
еь ез, 6б=4; 62, 84 = 1,2  приведены на 
рисунке.

В полосе радиопрозрачности рас­
сматриваемый многослойник обеспе­
чивает коэффициент прохождения не 
ниже 0,89, а в полосе подавления ■

2,2 2,5 я/А®
V

не больше 0,3. Выбранная конструкция многослойника являемся
весьма простой и обычно используется только для обеспечения ме­
ханической защиты радиотехнического средства при сравнительно 
высоком коэффициентепрохож^ения впо# 0£ешюзрачности. В то 
же врййй, как  видно из рисунка, так^-Ь йй 0^рдавд|й.без #а,Ііетньіх 
потерь коэффициента прохождения в полосе прозрачности может 
существенно, (примерно 5 дБ) СНИЗИТЬВЛ ■*" 
частоте помех. Это подт8ерж*°«тпрактич 
ренной методики. 9 чев«дис ~ 
щес'твенно улучшить еґ^ №  д 0т0ХНИк9 

Т аким- образом, 
зировать как  . ІІІІІІІ /*■,.!
и (на базе, № пт $іщ  Щ  
спечиваюц*ие.> в ы со т к у  
пропускания й подавлен
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р  не совпадающих по 
значимость рассмот- 
слоев позволит су-
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