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Таблица 1. Дистанции между GMM-моделями для записей голоса диктора с варьируемой частотой ОТ.

	Запись

(Частота ОТ)
	2.wav
(0.8х)
	3.wav
(0.9х)
	4.wav
(1.1х)
	5.wav
(1.2х)
	6.wav
(1.0х)
	7.wav
(1.0х)
	8.wav
(1.0х)
	9.wav
(1.0х)
	10.wav

(1.0х)

	1.wav (0.7х)
	15,1
	13,7
	27,2
	23,9
	10,2
	9,4
	12,6
	9,3
	9,7

	2.wav (0.8х)
	
	5,0
	10,5
	11,1
	24,7
	23,0
	19,4
	23,4
	21,4

	3.wav (0.9х)
	
	
	11,9
	9,8
	15,5
	14,1
	11,7
	15,0
	13,3

	4.wav (1.1х)
	
	
	
	4,0
	28,4
	26,5
	21,3
	27,5
	24,4

	5.wav (1.2х)
	
	
	
	
	21,5
	22,2
	17,0
	21,0
	19,7

	6.wav (1.0х)
	
	
	
	
	
	1,3
	4,1
	0,9
	1,1

	7.wav (1.0х)
	
	
	
	
	
	
	4,6
	1,0
	1,4

	8.wav (1.0х)
	
	
	
	
	
	
	
	4,8
	4,0

	9.wav (1.0х)
	
	
	
	
	
	
	
	
	1,3


Заключение

Результаты эксперимента показывают, что значения дистанции для фонограмм, записанных с одинаковыми параметрами речевого тракта существенно отличаются от значений дистанции в случае изменения такого параметра как частота основного тона. Таким образом, использование описанного метода позволяет решать проблему оценки вариативности голоса диктора в надиктованном материале.
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ANALYSIZ OF THE ANNOUNCER VOICE VARIATION ESTIMATION METHOD BASED ON GAUSSIAN MIXTURE MODELS USAGE

Zhukova N., Simonchik K.

Saint-Petersburg State Electrotechnical University

A problem of announcer voice variation estimation is the problem of finding records with no significant difference of the announcer voice from a number of records.

Variation estimation is used when problem of speech synthesis is solved. It is used to avoid jumps when merging signals that can disturb listeners.

There are two reasons for variation: inter-individual differences of people as speech message sources and variability of each of these sources due to change in psycho-physiological person state (intra-individual). Methods of verification and identification are aimed to solve the first issue. The issue of intra-individual variation is investigated in the paper.

Structure of announcer voice automatic intersession variation estimation system based on GMM was used. The distance between models was calculated using empirical Kullback-Leibler formula. Results of the experiment show that distance values between GMM models built from speech records with the little voice variation differ much from distances between GMM models built from speech records with the significant voice variation. So the described method can be effectively used to solve the problem of announcer voice variation estimation.
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УСИЛИТЕЛЬНЫЕ СВЧ-МОДУЛИ

Гуров П.А., Оганян А.Б., Мороз А.Н., Черниговская Э.М., Захаров Ю.О.

Московский государственный институт радиотехники, электроники и автоматики (ТУ)
119454, Москва, проспект Вернадского 78, тел. 434-91-56

В передатчиках систем связи наибольшее распространение получили усилительные СВЧ-модули со сложением мощностей. В частности, это необходимо для работы в широком диапазоне частот и размещения большего числа каналов связи. В диапазоне дециметровых волн требуется быстрая перестройка частоты и обеспечение широкой полосы пропускания мощных СВЧ-усилителей. Применение на этих частотах усилителей с перестраиваемыми резонансными контурами затруднено, поскольку из-за введения устройств автоматической перестройки усложняется конструкция всего усилителя. Следовательно, переход к широкодиапазонным двухтактным усилителям оправдан и позволяет обойтись без подстроечных элементов, что, безусловно, повышает надежность передатчиков систем связи.

Обычно считают, что из-за удвоенного количества активных элементов в двухтактных усилителях размеры аппаратуры тоже значительно возрастают. Однако переход к широкополосным схемам позволяет снизить токи и напряжения на реактивных элементах их колебательных систем, поэтому уменьшается и их масса и габариты. С другой стороны, необходимость выравнивания в каждом каскаде коэффициента усиления по мощности на всей полосе пропускания усилителя может вести к уменьшению его абсолютного значения, а значит и к увеличению общего числа усилительных каскадов.

Двухтактные балансные усилители применяются главным образом в оконечных каскадах мощных усилительных модулей, в которых транзисторы работают с отсечкой тока в режиме В. В подобных устройствах угол отсечки выбирается близким к 90°. Это необходимо для обеспечения максимального коэффициента усиления по мощности. В системах связи часто транзисторы переводят в режим АВ, который отличается большей линейностью АЧХ и ФЧХ, чем режим В.

Если требуемая выходная мощность передатчика превышает номинальную выходную мощность транзистора на данной рабочей частоте, применяются схемы сложения мощностей. Параллельное включение транзисторов используется крайне редко из-за значительного ухудшения параметров усилительного модуля, так как при параллельном включении транзисторов не только снижается надежность схемы из-за сильного разброса их параметров, но и возникает опасность самовозбуждения усилителя. Кроме того, снижаются входные и нагрузочные сопротивления транзисторов. Вследствие этого для получения высокой выходной мощности необходимо применять схемы сложения мощностей многих однотипных транзисторов, работающих синфазно и выделяющие в нагрузке одинаковую мощность. 

Разработка усилителей на базе конструктивно законченных усилительных модулей повышает его надежность и позволяет унифицировать элементную базу передатчиков различной мощности, работающих в одном частотном диапазоне. К недостаткам модульных устройств стоит отнести наличие большого числа межмодульных соединений, а также сложность коммутирующих устройств при использовании схем обхода отказавшего модуля. В ряде случаев недостатком СВЧ-модулей является бинарность входов сумматоров, поскольку при бинарном сложении мощностей общее число суммируемых одиночных усилителей составляет N = 2m, где m = 1, 2, 3, … – число ступеней мостового сумматора. Например, при необходимости сложения мощностей 10-и усилительных модулей приходится использовать сумматор на 16, что может значительно повысить стоимость всего передатчика.

В передатчиках широкополосных систем связи применяются только сумматоры с развязкой входов, поскольку при использовании простой схемы без развязки трудно корректно сложить мощности одиночных усилителей, при отключении даже одного из них. 

К мостовым устройствам относятся многополюсники, с помощью которых обеспечивается совместная и взаимно независимая работа нескольких генераторов (усилителей) ВЧ колебаний на общую нагрузку. Мостовые сумматоры обычно анализируются по следующим основным параметрам:

· количество подключенных развязанных генераторов (усилителей мощности), N;

· коэффициент деления мощности m. При N >2, как правило, m = 1;

· мощность P источников суммируемых мощностей, Вт;

· номинальное сопротивление входов сумматора, Ом;

· коэффициенты отражения – Г; КСВ. 

Для систем подвижной связи стандартов CDMA и TDMA, которые работают в диапазонах 800…900 МГц, 1800…1910 МГц, характеристики мостовых сумматоров (делителей) обычно находятся в пределах следующих величин:

· количество суммируемых усилителей мощности N = 2 – 16;

· максимальная пиковая мощность, P = 2 кВт;

· КСВ по напряжению при полной нагрузке – от 10,0 – 1 до 1,2 – 1;

· развязка входов сумматора: 45 – 70 дБ;

· потери мощности в сумматоре: 3 – 8 дБ.

Наиболее хорошо показали себя радиальные сумматоры, которые используются как в системах сотовой связи, персональных системах связи, так и в радиолокационных системах. Они позволяют суммировать мощности большого количества независимых, развязанных генераторов (усилителей) и имеют наименьшие потери. 

В частности мощный СВЧ-усилитель, построенный с применением 16-ти канальных радиальных сумматоров, работающий в диапазоне от 5,3 до 18 ГГц, имеет следующие параметры: уровень выходной мощности: P1дБ = 36 – 50 дБмВт; уровень мощности насыщения: Pнас = 37 – 51 дБмВт ; коэффициент усиления – 40 – 60 дБ; КСВ по напряжению — не более 2,0 – 1; коэффициент шума — не более 12 дБ.

Широкое применение в передающей технике нашли квадратурные сумматоры в случае применения которых, значительно упрощается проблема согласования генератора с предыдущим каскадом и нагрузкой. Разработанный современный квадратурный сумматор может использоваться в системах связи стандартов TDMA и CDMA и имеет следующие параметры:

· количество входов N = 4;

· диапазон рабочих частот f = 850…870 МГц;

· шаг частот: 0…100 МГц;

· потери мощности в сумматоре: 6,5 – 7 дБ;

· максимальная пиковая мощность P = 2 кВт;

· КСВ по напряжению: не более 1,25 – 1;

· развязка между двумя входами: 70 дБ;

· развязка между одним входом и антенной: 55 дБ.
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INTENSIFYING MICROWAVES-MODULES

Gurov P., Oganjan A., Moroz A., Chernigovskaja E., Zaharov J.
The Moscow State Institute of Radiotechnics, Electronics and Automatics (TU)

78, Prospekt Vernadskogo, Moscow, Russia, 119454, Tel. (095) 434-91-56

In transmitters of systems of communication the greatest distribution was received with intensifying microwaves-modules with addition of capacities. In particular, it is necessary for work in a wide range of frequencies and accommodations of the greater number of liaison channels. In a range of decimeter waves fast reorganization of frequency and maintenance of a wide passband of powerful microwaves- amplifiers is required. Application on these frequencies of amplifiers with перестраиваемыми resonant contours is complicated, as because of introduction of devices of automatic reorganization the design of all amplifier becomes complicated. Hence, transition to широкодиапазонным to duple amplifiers is justified and allows to do without tuning elements, that, certainly, raises reliability of transmitters of systems of communication.

Usually consider, that because of the double quantity of active elements in duple amplifiers the sizes of the equipment too considerably grow. However transition to broadband circuits allows to lower currents and pressure on jet elements of their oscillatory systems, therefore decreases both their weight and dimensions. On the other hand, necessity of alignment for each cascade of factor of amplification(strengthening) on capacity on all passband of the amplifier can conduct to reduction of his absolute value, so and to increase in the general number of intensifying cascades.
Duple balancing amplifiers are applied in terminal cascades of powerful intensifying modules in which transistors work with отсечкой a current 90 °. In similar devices the corner отсечки gets out close to 90°. It is necessary for maintenance of the maximal factor of amplification on capacity. In systems of communication frequently transistors translate in mode АВ which differs greater linearity of characteristics, than a mode of Century.

If required target capacity of the transmitter exceeds nominal target capacity of the transistor on the given working frequency, circuits of addition of capacities are applied. Parallel inclusion of transistors is used extremely seldom because of significant deterioration of parameters of the intensifying module as at parallel inclusion of transistors not only reliability of the circuit because of strong disorder of their parameters is reduced, but also there is a danger of self-excitation of the amplifier. Besides entrance and loading resistance of transistors are reduced. Thereof it is necessary to apply circuits of addition of capacities of many same transistors working in phase and allocating in loading identical capacity to reception of high target capacityof the amplifier. Besides entrance and loading resistance of transistors are reduced.
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РОБАСТНОСТЬ АЛГОРИТМА НЕЛИНЕЙНОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ МАСШТАБА ВРЕМЕНИ В ЗАДАЧЕ РАСПОЗНАВАНИЯ РЕЧИ

Ульдинович С.В.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова

На сегодняшний день методам цифровой обработки речевых сигналов уделяется большое внимание. Значительные ресурсы сосредоточены на научно-исследовательских работах в области автоматического распознавания и понимания речи. Это стимулируется практическими требованиями, связанными с созданием систем военного и коммерческого назначения. Не смотря на существенные теоретические и практические наработки в этой области, существует большое количество нерешенных задач [1-5].

Целью работы является разработка модифицированной схемы распознавания изолированных слов, основанной на сравнении с эталонами, и исследование ее робастности, эффективности работы в неблагоприятных условиях. Для достижения указанной цели в работе решаются следующие задачи:

· Разработка модификации схемы распознавания речи с эталоном, построенной на основе алгоритма нелинейного искажения масштаба времени и ее реализация в среде моделирования Matlab.

· Поиск оптимальных параметров работы алгоритма.

· Анализ влияния ошибок сегментации речевого сигнала на вероятности распознавания.

· Анализ устойчивости работы алгоритма к неблагоприятным внешним условиям (шумам различного характера) и оценка влияния этих факторов на вероятности распознавания.

В работе рассматривается система распознавания изолированных цифр (0-9) русского языка. Для проведения исследований создана собственная речевая база, содержащая 10 эталонов и 100 слов для распознавания (по 10 вариантов произношения для каждой цифры). Аудиозаписи представлены в формате WAV с точностью представления 16 бит на отсчет и частотой дискретизации 8 кГц.

В основе исследуемой системы лежит схема, основанная на сравнении распознаваемого образа с эталоном. Сигнал от микрофона поступает на аналого-цифровой преобразователь (АЦП). Цифровой сигнал с выхода АЦП поступает на блок сегментации. Структурно и функционально этот блок является детектором речевой активности, т.е. устройством, выделяющим в сигнале фрагменты, содержащие речь. На выходе блока сегментации сигнал представлен в виде отдельных слов, которые поступают на блок сравнению с эталоном. Выходные данные блока сравнения поступают на устройство принятия решения.

Описанная схема может иметь разные реализации в зависимости от структуры и принципов функционирования блоков, из которых она состоит. Основным объектом исследования является устройство сравнения динамических спектрограмм (сонограмм) методом нелинейного преобразования масштаба времени (Dynamic Time Warping).

Эффективность любого алгоритма сильно зависит от правильного выбора параметров его работы. В данном исследовании под эффективностью понимается, прежде всего, вероятность распознавания. Поэтому под оптимизацией понимается поиск значений параметров алгоритма (длины окна и области перекрытия между соседними окнами), соответствующих максимальной вероятности распознавания для заданной тестовой базы.

Проведенные исследования показали, что для дикторозависимого случая максимальная вероятность распознавания достигается при использовании окна длиной 128 отсчетов. Дальнейшее увеличение или уменьшение длины окна приводит к значительному уменьшению вероятности правильного распознавания. Результаты при использовании окна длиной 64 незначительно уступают результатам, полученным для окна длиной 128, однако в ряде экспериментов алгоритм с окном 64 показывал значительный разброс вероятности распознавания и поэтому перспективы его использования сомнительны.
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	Рис. 1. Зависимость вероятности распознавания от ошибки сегментации


Влияние ошибок сегментации. Сегментация сигнала, посредством которой происходит разделение речи на отдельные слова, никогда не бывает абсолютно точной. Наибольшую сложность для сегментации представляют слова, содержащие фрикативные согласные, обладающие крайне низкой энергией, зачастую близкой к энергии фонового шума. Качество сегментации слов значительно влияет на вероятность правильного распознавания. В работе рассмотрены случаи ошибочной сегментации конца и начала слова, а так же комбинированный случай, когда ошибочно выделяются и начало, и конец слова (рис. 1).
В зависимости от выбранного параметра перекрытия окон, вероятности распознавания при заданном проценте сегментации несколько варьируется, однако можно выделить общие закономерности. Из графика видно, что с точки зрения вероятности распознавания наиболее существенными являются ошибки сегментации начала слова.

Влияние шумов. Системам распознавания речи в реальных условиях, как и другим радиотехническим системам, приходится работать в сложных шумовых условиях. Для анализа устойчивости алгоритма распознавания к влиянию шумов различного характера использовалась специализированная фонотека NOISEX-92. Условно рассматриваемые шумы можно разделить на широкополосные и низкочастотные. Такое разделение необходимо для дальнейшего анализа результатов.
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	Рис. 2. Зависимость вероятности распознавания от отношения сигнал/шум 
для двух параметров перекрытия окон (шум "Factory floor noise")


Рассмотрим влияние широкополосного шума на примере шума "Factory floor noise", спектральная плотность которого практически постоянна во всем спектральном диапазоне речевых сигналов. Из графика (рис. 2) видно, что характеристики алгоритма очень близки к аналогичным характеристикам человека. А для области перекрытия длиной 64 отсчета характеристики алгоритма превосходят возможности человека во всем рассматриваемом диапазоне отношений сигнал/шум (ОСШ).

Типичным примером низкочастотного акустического шума является шум в салоне легкового автомобиля – "Car interior noise". Видно, что характеристики алгоритма для этого типа шумов значительно уступают возможностям человека для ряда значений ОСШ (рис. 3). Но стоит отметить, что в целом вероятность распознавания значительно выше, нежели в случае воздействия широкополосного шума.
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	Рис. 3. Зависимость вероятности распознавания от отношения сигнал/шум 
для двух параметров перекрытия окон (шум "Car interior noise")


Заключение. Создана модель системы распознавания изолированных слов русской речи. Исследована зависимость вероятности правильного распознавания изолированных слов от параметров работы алгоритма. Проведен анализ влияния ошибок сегментации речи на вероятность правильного распознавания. С точки зрения вероятности распознавания наиболее существенными являются ошибки сегментации начала слова. В большей части диапазона ошибок сегментации к наименьшему снижению вероятности распознавания приводят ошибки сегментации конца фразы, вместе с тем, для ряда значений ошибок сегментации максимальная вероятность распознавания достигается при наличии комбинированной ошибки сегментации. Оценена устойчивость работы алгоритма при неблагоприятных внешних условиях – шумах разных типов. На основании полученных результатов видно значительное влияние степени зашумленности сигнала на вероятность распознавания и необходимость разработки новых и модернизации уже существующих алгоритмов предобработки речевых сигналов.
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The Robustness properties of dynamic time warping algorithm in THE speech recognition application

Uldinovich S.

Yaroslavl State University
The main idea of the given work is to develop the modificated scheme of the isolated words recognition, based on comparison with samples, and its robustness research, an overall performance in adverse conditions. To achieve the specified purpose the following tasks are solved:

- 
 development of the modificated isolated words recognition scheme [1,2] based on comparison with samples, constructed on the basis of dynamic time warping algorithm and its realization in the Matlab;

- 
 search of optimum parameters of the algorithm work;

- 
 the  speech signal segmentation mistakes influence on the recognition probability analysis;

- 
 the algorithm stability  work analysis to adverse external conditions (noise of various types) and an estimation of influence of these factors on the recognition probability. 

In the work the system of Russian isolated words recognition is considered.

The carried out researches have shown, that for announcer independent  case the maximal probability of recognition is achieved when using  a window of 128 readout length. The further increase or reduction of a window length results in significant reduction of correct recognition probability. Using of a window length 64 a little bit concede to the results received for a window length 128, however in a number of experiments the algorithm with a window 64 showed significant disorder of the  recognition probability and consequently prospects its use to be doubtful.

Spliting of speech into separate words [3] are usually made by means of signal segmentation never happens absolutely exact. The greatest complexity for segmentation is represented with the words containing fricative agreeable, having lowest energy, frequently close to energy of background noise. Quality of segmentation of words considerably influences probability of correct recognition. In work cases of erroneous segmentation of the end and the beginning of a word, and as the combined case when are wrongly allocated both the beginning, and the end of a word are considered.

For the analysis of algorithm recognition stability to influence various types of noise specialized record library NOISEX-92 was used.

In the most part of a segmentation mistakes range the least recognition probability decrease occurs when mistakes of segmentation are the end of a phrase, at the same time, for lines of segmentation mistakes values the maximal probability of recognition is reached at presence the combined mistake of segmentation. The algorithm work stability in adverse external conditions - noise of different types is appreciated. On the basis of the received results there is obvious a significant influence of a noise value to the recognition probability. It is necessary to develop new and modernize of already existing algorithms of speech signals preprocessing.
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ИССЛЕДОВАНИЕ НЕЛИНЕЙНЫХ СВЧ-УСИЛИТЕЛЕЙ

Дрижанов А.В., Соломатин Н.С., Захаров Ю.О., Попов Е.А., Пугачев О.И.
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Одной из основных проблем, стоящих перед разработчиками мощных широкополосных СВЧ-усилителей для систем связи, является уменьшение уровней интермодуляционных искажений (ИМИ), а также эффектов, называемых амплитудно-фазовой конверсией (АФК). Чтобы повысить эффективность подобных схем, необходимо: минимизировать нелинейные искажения, полученные при преобразовании частоты, а также уменьшить искажения, возникающие в самом каскаде при работе с многочастотным сигналом. Для этого применяют корректоры линейности характеристик. На практике сложно выбрать схему корректора характеристик, потому известна оптимизация по различным показателям: полосе пропускания канала, требуемой эффективности подавления ИМИ и т.п. В настоящее время известны такие системы коррекции характеристик:

· линейного усиления с использованием нелинейных компонентов;

· с прямой связью;

· адаптивного широкополосного предыскажения;

· с подавлением и восстановлением несущей.

В системах адаптивного широкополосного предыскажения перед усилителем вводится корректор, включающий в себя электронно-управляемые аттенюатор и фазовращатель, который вносит предыскажение, чтобы линеаризовать АХ и ФАХ системы «корректор — нелинейный усилитель».

В системах с цифровой модуляцией находят применение схемы, отслеживающие изменения синфазной и квадратурной составляющих. К преимуществам подобных схем можно отнести то, что в процесс линеаризации оказывается включенным не только выходной усилитель, но и предварительный усилитель и преобразователь частоты. Обычно, применяя на практике подобную схему, высокую степень подавления ИМИ в выходном спектре можно обеспечить для одной несущей частоты или для нескольких рядом стоящих частотно-разделенных каналов связи. Практические схемы СВЧ-усилителей были разработаны для частот от 200 МГц до 2 ГГц. Уровни подавления ИМИ 3-го порядка при этом составляли от 25 дБ до 40 дБ.

В системах линейного усиления с использованием нелинейных компонентов, построенных с применением методов линейного усиления, применяют синтезаторы радиочастоты. Под этим считается, что «линейный» спектр возникает только на выходе передатчика. При этом все нелинейные процессы внутри самого усилителя остаются неизменными.

Для линеаризации современных мощных СВЧ-усилителей базовых станций сотовой связи, в настоящее время разрабатываются двухпетлевые схемы корректоров с прямой связью. В первой петле происходит подавление несущей, выделение ИМИ и инвертирование их по фазе, а во второй петле – линейное усиление ИМИ, после чего происходит подавление ИМИ в выходном спектре.

Главной проблемой корректоров с прямой связью является снижение КПД за счет суммирования сигналов на выходе усилителя. Повысить КПД подобных систем возможно, применив несимметричные сумматоры на связанных линиях. При этом в балластной нагрузке рассеивается не половина мощности несущих (как в 3 дБ направленном ответвителе), а около 10 (. Кроме того данное конструкторское решение позволяет применить балластные сопротивления, рассчитанные на меньшую мощность. Однако помимо этого необходимо учитывать амплитудные и фазовые ошибки, возникающие при сложении сигналов на выходе усилителя.

Для подавления несущих на выходе сумматора, на один вход которого подается неискаженный входной сигнал, а на второй вход – выходной усиленный сигнал с ИМИ, необходимо, чтобы их амплитуды были бы одинаковы, а сдвиг фаз был бы 1800. На практике существует определенный порог ограничения несущих. Зная пороги ограничения несущих, можно определить степень их подавления при входной мощности – P1 и выходной мощности в сумматоре – Pвых.

Возможны два варианта минимизации фазовых ошибок. Первый вариант заключается в работе с постоянными уровнями входных сигналов. Второй вариант подразумевает введение дополнительных автоматических схем управления, которые построены по принципу корректоров с предыскажением и сводят к минимуму амплитудные и фазовые ошибки в цепи подавления несущих.

Значительно повысить КПД корректоров и уменьшить фазовые ошибки можно, применив амплитудные детекторы в цепях коррекции фазы схемы управления. В цепь необходимо ввести сумматоры, на которые подаются искаженный и неискаженный сигналы. Электрическая длина каждого из двух участков пути до сумматора должна быть различной (например, 150° и 175°). Таким образом устанавливается связь между уровнем мощности и фазовым набегом. Далее, в случае равенства амплитуд Pа и Pб, на входе цепи коррекции фазы будет нулевое напряжение.

Использование амплитудных детекторов в цепях коррекции фазы выгодно отличает предложенный корректор от остальных, так как в этом случае практически отпадает проблема дополнительной подстройки фаз в двух каналах в цепи подавления несущих.
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RESEARCH FOR NONLINEAR MICROWAVE AMPLIFIERS
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For the present a great deal of RF-amplifier linearization circuits are known. The choice of the eligible circuit is influenced by the requirements to the intermodulation distortion (IMD) level in the output spectrum. The fundamental tasks of these circuits are: minimization of the generated nonlinear distortion at the frequency conversion stage and minimization of the distortion originating in the amplifier while working with a multicarrier signal. In practice it is rather difficult to choose any particular correction circuit because the various circuits offer optimization on various parameters such as: the passband of the channel, required efficiency IMD limitation etc. As an example of the modern power amplifier linearization circuits for communication systems it is worth mentioning these:

· Broadband adaptive predistortion;

· Systems with carrier suppression and restoration;

· Linear amplification with nonlinear components;

· Feedforward systems.

In systems where digital modulation is applied the circuits trace not amplitude and phase variations but inphase and quadrature components. The advantage of these circuits is that not only power amplifier but also preamplifier and frequency converter are involved in linearization process. The practical I/Q feedback circuits were designed for the frequencies from 200 MHz up to 2 GHz. Thus the third-order IMD limitation levels from 25 dB up to 40 dB were achieved.

At the present time feedforward circuits are being developed for the linearization of modern power base station amplifiers. The fundamental problem of feedforward correctors is the reduction of the power-added efficiency (PAE) as a result of signal summation at the amplifier’s output. It is possible to improve the PAE of such systems having applied combiners on non-regular coupled lines. Thus not half of the carrier power (as in 3-dB directional coupler) but about 10 (. Besides the given design decision allows to apply ballast load designed for a smaller power. However it is necessary to take into account amplitude and phase errors originating in the output power combiner.

For the carrier limitation in the combiner where the first input signal is undistorted and the second – the output amplified signal with IMD it is necessary that their amplitudes would be identical and the phase shift would be 1800. If the amplitude and phase thresholds are known it is possible to define a level of carrier limitation. The simulation shows a greater dependence of the carrier limitation level upon phase errors rather than upon amplitude errors.

Phase errors minimization is possible due to introduction of additional automatic control circuits based on a predistortion principle. These control circuits can reduce amplitude and phase errors in the carrier limitation loop to a minimum.
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СТРУКТУРА ИМИТАТОРА ДОПЛЕРОВСКОГО СИГНАЛА
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В современных системах цифровой обработки сигналов существует проблема генерации тестовых сигналов, в том числе сигналов с доплеровским смещением частоты. Реальный доплеровский сигнал, отражённый от движущегося объекта, имеет существенное искажение формы огибающей и смещение частоты высокочастотного заполнения [1], что должно быть учтено при имитации доплеровского смещения. Ниже предлагается структура доплеровского преобразователя, обеспечивающего имитацию доплеровского смещения для произвольных сигналов стандартными методами цифровой обработки сигналов [2,3].

При отладке аппаратуры цифровой обработки сигналов различного назначения возникает задача генерации тестовых сигналов с модифицируемыми параметрами (амплитудой, фазой, временной задержкой, доплеровским смещением). В ряде случае, например, при шумовых сигналах, аналитическое выражение для сигнала может отсутствовать, что исключает генерацию сигналов расчетным путем. При этом требуемые модулирующие параметры следует вводить непосредственно в заданную реализацию произвольного сигнала. Если амплитудная и фазовая модуляция имитируются простыми средствами, то при имитации доплеровского смещения возникают проблемы, обусловленные необходимостью не только смещения несущей частоты, но и временной деформацией огибающей сигнала. В данной работе разрабатывается интерполяционный метод решения данной задачи.

Примем, что обработка сигнала осуществляется после переноса частоты сигнала в область низких частот, а исходный сигнал представлен комплексной огибающей 
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Выделение доплеровского смещения требует изменения временного масштаба исходного сигнала 
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– относительное доплеровское смещение частоты,
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 – проекция имитируемой скорости на линию визирования,
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 – скорость распространения сигнала.

Изменение временного масштаба достигается использованием различной скорости считывания регистрируемого сигнала из буферной памяти. При положительном доплеровском смещении (при работе в реальном времени) скорость считывания информации из буферной памяти должна быть выше, чем скорость записи (прихода) данных. Поэтому в этом случае необходима начальная задержка принимаемого сигнала такой величины, чтобы длины буферной памяти было достаточно при ретрансляции модулированного сигнала максимальной длительности. В случае отрицательного доплеровского смещения скорость считывания данных из буферной памяти ниже скорости поступления данных. При этом также требуется буфер для хранения еще не использованных данных.

Проведем расчет требуемой емкости буферной памяти и минимальную величину требуемой задержки. Представим модулированный сигнал следующим образом 
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 – переменная величина задержки сигнала.

Очевидно, что задержка не должна быть отрицательной. Наихудший случай представляет собой ситуация, когда максимальное значение принимают положительное доплеровское смещение
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 и длительность зондирующего сигнала 
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При этом минимальное значение задержки должно удовлетворять условию  
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Тогда при отрицательном доплеровском смещении минимальная емкость буферной памяти определяется следующим образом
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 – частота дискретизации сигналов.

Тогда текущий адрес считываемого отсчета из памяти равен


[image: image18.wmf]f

q

Q

t

f

f

f

t

f

t

f

N

d

i

d

d

d

d

d

t

t

t

×

-

=

×

×

-

×

×

=

×

=

max

max

)

(

,
где q – текущий номер отсчета сигналов от момента обнаружения входного сигнала, Q(=timax ( fd ((f – задержка выходного сигнала (необходимая для обеспечения доплеровского смещения в реальном времени).
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Рис. 1.
Структурная схема доплеровского преобразователя показана на рис.1. Она содержит буферную память, представленную на рисунке в виде цепочки звеньев единичной задержки. С приходом сигнала срабатывает пороговое устройство (ПУ) и начинает считать поступающие отсчеты счетчик адреса (СТ).
Дискретная задержка (адрес ОЗУ) будет содержать целую и дробную части (в долях интервала дискретизации). Поэтому для корректного вычисления задержанного сигнала необходима интерполяция. В качестве интерполятора используется полиномиальный интерполятор  4-й степени. Расчет параметров интерполятора производится в следующем порядке:

– целая часть задержки (начальный адрес буферного регистра)
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 – матрица Вандермонта и обратная матрица.

Выходной сигнал доплеровского преобразователя рассчитывается следующим образом
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Structure of Doppler signal imitador

Chigarkov G., Valitov Max., Valitov A., Valitov M.
The Moscow institute of a radio engineering, electronics and automatics
119945, Moscow, Prospekt Vernadskogo, 78 Phone: +7 (903) 114 7739, Fax: +7 (495) 434 9591

In modern systems of digital processing signals there is a problem of generation of test signals, including signals with Doppler translation. Real Doppler signal reflected from moving object has substantial distortion of envelope shape and frequency of high-frequency filling [1] that should be considered when imitating Doppler translation. Below there is the structure of a doppler converter providing an imitation of Doppler translation of signals by using standard methods of digital processing of signals. [2,3]

Creating Doppler translation requires the use of the imitator signal delay in reference to the received signal and time scale changes of the initial signal according to the formulas (1) and (2). The imitator signal delay in reference to the received signal can be calculated in accordance with the formula (3), (6) and (7).

Time scale changes are achieved by means of varying the reading speed of the signal received from the buffer memory.

The imitator output signal is formed on the basis of 5 input signal samples (10) with due consideration of the weight coefficients calculated in accordance with the formulas (8) and (9).
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НЕЛИНЕЙНЫЕ ИСКАЖЕНИЯ В УСИЛИТЕЛЬНЫХ СВЧ-МОДУЛЯХ
Егорова Е.В., Пластовский И.И., Стукас А.В., Нефедов В.И.
Московский государственный институт радиотехники, электроники и автоматики (ТУ)
119454, Москва, проспект Вернадского 78, тел. 434-91-56

В системах с многостанционным доступом с частотным (FDMA) и кодовым разделением (CDMA) каналов, где реализованы сложные алгоритмы обработки сигналов, всегда предъявляется ряд технических требований по надежности, уровню и контролю выходной мощности, а главное – по минимизации нелинейных искажений в широкой полосе частот. При работе мощных усилительных СВЧ-модулей с КПД более 30 % трудно обеспечить высокую линейность амплитудной (АХ) и фазоамплитудной (ФАХ) характеристик. Одним из вариантов решения этой проблемы является применение широкополосных сумматоров мощности с малыми потерями. При этом каким бы мощным ни был выходной усилитель, существует оборудование, которое практически невозможно построить без использования схем суммирования и деления мощностей (передатчики базовых станций сотовой связи и служб персональной связи, спутниковые ретрансляторы). Однако имеется ряд проблем, которые возникают при конструировании и эксплуатации выходных транзисторных усилительных модулей, включающих схемы сложения (деления) мощностей и работающих со сложным многочастотным сигналом.

1. На выходе многочастотного СВЧ-усилилеля всегда появляются интермодуляционные искажения (ИМИ), которые не поддаются никакой фильтрации и значительно ухудшают параметры системы связи. Высокая линейность характеристик может быть достигнута путем снижения КПД до 10…20 %, что непреемлемо для дорогих мощных усилителей, работающих на участке АХ, близкой к мощности насыщения.
2. При расширении полосы пропускания канала связи более 1 МГц (стандарты связи WCDMA) довольно часто нельзя ограничится учетом ИМИ только 3-го порядка. На отдельных участках полосы пропускания ИМИ 5-го порядка в таких системах могут достигать уровней –35 дБ, что ухудшает линейность характеристик усилителя. Кроме того информация по ИМИ 5-го порядка для разработанных усилительных модулей обычно отсутствует.

3. Для подавления ИМИ в выходном спектре требуется ввести в передатчик схему коррекции характеристик усилителя. Однако степень подавления ИМИ в имеющихся корректорах зависит от амплитудных и фазовых ошибок, возникающих в самих схемах коррекции. 
4. Характеристики усилительных СВЧ-модулей снимаются при определенных условиях. В свою очередь, степень подавления ИМИ сильно зависит от амплитудных и фазовых ошибок, то есть, значительно ухудшается при росте нестабильности АХ и, особенно, ФЧХ. Подобные нестабильности не только ухудшают показатели системы и сужают полосу частот, в которой возможна минимизация ИМИ, но и снижают показатели надежности многомодульного усилителя.

Основным источником фазовых ошибок, в результате которых ухудшаются качественные показатели системы связи, является переменная амплитуда, подаваемая на вход усилителя. Она приводит к несоответствию ожидаемому коэффициенту усиления (если бы амплитуда была постоянной). Работа усилителя в таком режиме, когда амплитуда сигнала непостоянна, приводит к интермодуляционным искажениям, которые также ухудшают качественные показатели системы.

В качестве используемых в настоящее время систем коррекции характеристик выходных усилителей можно отметить следующие схемы:

· синфазно-квадратурная петля обратной связи;

· полярная петля обратной связи;

· система адаптивного широкополосного предыскажения;

· система с подавлением и восстановлением несущей;

· система линейного усиления с использованием нелинейных компонентов.

Синфазно-квадратурная петля связи позволяет линеаризовать передатчик, в котором осуществляется цифровая модуляция. К недостаткам подобной системы стоит отметить достаточно большую задержку при прохождении сигналом петли обратной связи. Практические схемы с применением синфазно-квадратурных петель обратной связи были построены для частот от 150 МГц до 1,8 ГГц и обычно применялись в системах TETRA, GEONET.

Основное отличие корректора с полярной петлей обратной связи от предыдущей схемы заключается в том, что схема воздействует не на синфазную (I) и квадратурную (Q) составляющие, а на амплитудную и фазовую. Степень коррекции нелинейных искажений происходит менее интенсивно, ограничивая, тем самым, производительность всей системы по минимизации ИМИ в выходном спектре.

Во многом схема корректора с адаптивным широкополосным предыскажением похожа на схему синфазно-квадратурной петли обратной связи. Но в данной схеме, как правило, применяется дорогой и сложный цифровой сигнальный процессор посредством которого осуществляется цифровая модуляция. В результате, из-за необходимости установки ОЗУ в передатчике и АЦП в петле обратной связи, может возрасти энергопотребление, сложность аппаратуры и увеличится стоимость корректора.

Система линейного усиления с использованием нелинейных компонентов представляет собой схему, построенную с применением методов линейного усиления, включающую синтезаторы радиочастоты. Под этим подразумевается, что «линейный» спектр (спектр на выходе линейного усилителя) возникает только на выходе передатчика. При этом все нелинейные процессы внутри самого усилителя остаются неизменными.

При разработке корректора, основной задачей является линеаризация АХ и ФАХ усилителя и сведение к минимуму интермодуляционных искажений (ИМИ) при прохождении многочастотного сигнала через усилитель. По сравнению с рассмотренными выше схемами, система с прямой связью (feedforward) обладает рядом преимуществ:

· широкополосность системы; возможная рабочая полоса частот – до 25 МГц;

· динамическая корректировка ИМИ путем выделения амплитудных и фазовых ошибок (неравномерность ФАХ 2º или неравномерность АХ 0,25 дБ повлечет за собой коррекцию на 30 дБ при линейных АЧХ и ФЧХ и отсутствии рассогласования в сумматорах (делителях) мощности).

Данная система включает в себя две петли прямой связи. В первой петле происходит подавление несущей, выделение ИМИ, и инвертирование их по фазе. Во второй петле происходит инвертирование ИМИ по фазе, их усиление линейным усилителем до уровня ИМИ на выходе основного усилителя, и подавление ИМИ в выходном спектре.

Предложенная система способна обеспечить подавление ИМИ на выходе современных СВЧ-усилительных модулей в диапазоне 15 МГц. Расширение полосы возможно при условии соблюдения высокой линейности ФЧХ и минимизации фазовых ошибок в заданной полосе частот.
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NONLINEAR DISTORTIONS IN INTENSIFYING MICROWAVES-MODULES

Egorova E., Plastovkij I., Nefedov V., Zheleznova S.
The Moscow State Institute of Radiotechnics, Electronics and Automatics (TU)

78, Prospekt Vernadskogo, Moscow, Russia, 119454, Tel. (095) 434-91-56

In systems with multistation access with frequency (FDMA) and code division (CDMA) channels where complex algorithms of processing of signals are realized, are always demanded on minimization of nonlinear distortions in a wide strip of frequencies. At work of powerful intensifying microwaves-modules from efficiency more than 30 % are difficult to provide high linearity characteristics. One of variants of the decision of this problem is application of broadband adders of capacity with small losses. Thus what powerful was the target amplifier, there is an equipment which cannot be constructed without use of circuits of summation and division of capacities (transmitters of base stations of cellular communication and services of personal communication, satellite retransmitters). However there is a number of the problems arising at designing of target transistor intensifying modules, including circuits of addition (division) of capacities and working with a complex multifrequency signal.

On an output  of a multifrequency microwave-amplifier always appear ntermodulation distortions (IMD) which do not give in to any filtration and considerably worsen parameters of system of communication(connection). High linearity of characteristics can be achieved by decrease(reduction) in efficiency up to 10 - 20 %, that it is unprofitable  for the expensive powerful amplifiers working on a site AH, close to capacity of saturation.

At expansion of a passband of the channel more than 1 MHz (standards of communication(connection) WCDMA) enough frequently is impossible will be limited to the account them only 3-rd order. On separate sites of a passband them of 5-th order in such systems can reach levels - 35 дБ, that worsens linearity of characteristics of the amplifier. Except for that the information on them of 5-th order for the developed intensifying modules usually is absent. For suppression by them in a target spectrum it is required to enter the circuit of correction of characteristics of the amplifier into the transmitter. However the degree of suppression by them in available proof-readers depends on the peak and phase mistakes arising in circuits of correction. 

1. Nefedov V. Consideration of amplitude and phase errors in the power amplifier linearization circuits. DSPA’2002, 4-th International Conference: Digital Signal Processing And Its Applications. Moscow. Russia. 2002. Proceedings – 2, p. 349.
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СПЛАЙНОВАЯ ФИЛЬТРАЦИЯ ЗВУКОВЫХ СИГНАЛОВ

Гетманов В.Г., Орлов С.Е.

Московский инженерно-физический институт (государственный университет)

1. Как правило, фильтрация шумов в звуковых сигналах производится с помощью традиционных цифровых полосовых фильтров [1,2,3,4]. Варианты цифровой полосовой фильтрации реализованы в специализированных программных комплексах (звуковых редакторах), например, в [5]. Однако, из-за нестационарности спектральных характеристик звуковых сигналов, применение полосовых фильтров, иногда, приводит к существенным амплитудным и фазовым искажениям в отфильтрованных сигналах. Для снижения искажений, иногда, применяются адаптивные цифровые фильтры, в которых параметры подстраиваются к спектральным характеристикам звуковых сигналов. Реализация этих фильтров связана с рядом технических проблем.

Здесь предлагается построение цифрового фильтра для звуковых сигналов, основанного на применении аппроксимационных сплайнов.
2. Рассмотрим звуковой сигнал 
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Предлагаемые дискретные ортогональные полиномы [6,7] для 
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Далее, вычисляются коэффициенты 
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Сплайновая аппроксимационная модель  представляется в виде суммы 
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Построение сплайновой аппроксимационной модели сводится к решению задачи условной оптимизации
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в зависимости от числа точек 
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	Рис.1 Погрешности полосового фильтра
	Рис2. Фрагменты звукового и отфильтрованных сигналов
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	Рис.3. Погрешности сплайнового фильтра


Эффект снижения погрешности фильтрации, достигнутый с помощью сплайнового цифрового фильтра, по сравнению погрешностями традиционного полосового фильтра, обусловлен хорошими адаптивными свойствами аппроксимационных сплайновых функций для звуковых сигналов.
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THE SPLINE FILTRATION OF THE SOUND SIGNALS

Guetmanov V., Orlov S.

Moscow Engineering Physical Institute (State University)

The filtration method of the sound signals, based on the application of the approximation splines is suggested. The design algorithm of spline approximation filter, using the discrete orthogonal polynoms is described. The error estimation of the spline filtration and the error comparing of the traditional digital low-pass filtration is produced.
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ПЕРЕХОДНЫЕ ПРОЦЕССЫ ИМПУЛЬСНОГО РЕЖИМА ВЫСОКОВОЛЬТНОГО ИСТОЧНИКА ЭЛЕКТРОПИТАНИЯ ДЛЯ СВЧ  ПРИБОРОВ

Самодуров И.Г.

РНТО РЭС им. А.С. Попова
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Введение. Высоковольтные источники электропитания для достаточно мощных (более 1 кВт в импульсе) СВЧ приборов имеют транс вентили с высокодобротным ёмкостным фильтром. Эти источники электропитания соединяются с нагрузкой (СВЧ прибором) длинными проводами через ключ, который обеспечивает работу СВЧ прибора в импульсном режиме. Ключ, длинные провода и нагрузка имеют паразитные ёмкости. Эквивалентная схема изображена на рисунке 1, где 
[image: image200.wmf]ИП

 – высоковольтный источник электропита- ния с напряжением 
[image: image201.wmf]E

; (1,2 и 3,4) - длинные провода, которые необходимо рассматривать как суммарную индуктивность 
[image: image202.wmf]L

 при протекании по ним тока; 
[image: image203.wmf]к

P

– ключ; 
[image: image204.wmf]н

R

– нагрузка в виде СВЧ прибора и 
[image: image205.wmf]1

п

С

, 
[image: image206.wmf]2

п

С

и 
[image: image207.wmf]3

п

С

– паразитные ёмкости конструкции.

Рис.1.Эквивалентная схема связи источника 

электропитания ИП с ключом Рк и нагрузкой Rн..
В реальной схеме ёмкость 
[image: image208.wmf]1

п

С

, больше суммы ёмкостей 
[image: image209.wmf]2

п
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и 
[image: image210.wmf]3

п

С

, так как
[image: image211.wmf]к

P

- ключ есть модуляторная  лампа, у которой катод, сетка, схема управления катод-сетка и источник электропитания схемы управления находятся под потенциалом точки 2 рис. 1. Модуляторную лампу можно рассматривать с небольшой погрешностью в виде идеального ключа, при замыкании которого заряд 
[image: image212.wmf]1
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-ёмкости мгновенно перераспределится между ёмкостями 
[image: image213.wmf]2
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и 
[image: image214.wmf]3
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 пропорционально их величинам. Напряжение на суммарной ёмкости 
[image: image215.wmf]3
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 немного уменьшится. По проводу 1,2 и проводу 3,4 будет протекать суммарный ток для зарядки 
[image: image216.wmf]S

С

и в нагрузку 
[image: image217.wmf]н

R

.

Интересен особо колебательный процесс при замыкании ключа в точке 2 рис.1, так как спектр колебаний в точке 2 будет присутствовать в спектре выходного сигнала после нагрузки (СВЧ прибор). Это – очень важно. Тогда задачу можно несколько упростить, сделав небольшое допущение, что напряжение на суммарной ёмкости
[image: image218.wmf]S

С

 практически не меняется в момент замыкания 
[image: image219.wmf]к

Р

 – ключа и равно напряжению источника электропитания 
[image: image220.wmf]Е

. Это допущение подтверждается экспериментом, так как напряжение в точке 2 рис.1 практически не менялось. Эквивалентная схема рис.1 с учётом вышеизложенного в момент  замыкания
[image: image221.wmf]к

Р

 – ключа принимает вид, изображённый на рис.2. 
[image: image222.wmf]E

- напряжение источника электропитания. 
[image: image223.wmf]C

U

 - напряжение на суммарной паразитной ёмкости 
[image: image224.wmf]С
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, через которую протекает ток 
[image: image225.wmf]1

i

. Напряжение 
[image: image226.wmf]R

U

 на нагрузке 
[image: image227.wmf]н

R

, через которую протекает ток 
[image: image228.wmf]2

i

. Индуктивность 
[image: image229.wmf]L

 проводов (1,2 и 3,4 на рис.1), через которую протекает ток 
[image: image230.wmf]i

.

Цел ь работы - получение математических уравнений, решений этих уравнений и рекомендации по уменьшению или полному уничтожению колебательных процессов в высоковольтном источнике электропитания  в импульсном режиме.

[image: image441.wmf]
Рис.2. Эквивалентная электрическая схема изображённой схемы на рис.1.
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По первому закону Кирхгофа 1) 
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 , 
(1), где
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. По второму закону Кирхгофа 2)
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После исключения 
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 и 
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 из уравнения (2) получим: 
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Аналогично дифференциальному уравнению (4) приведено дифференциальное уравнение в [1] на стр. 95, но решение его не приведено. Общее решение этого выражения (4) имеет вид за исключением частного случая 
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(5),
где 
[image: image243.wmf]1
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[image: image244.wmf]2
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 - постоянные однородного уравнения выражения (4), 
[image: image245.wmf]Е

- постоянная  величина, которая является частным решением выражения (4) и корни квадратного (характеристического) уравнения 
[image: image246.wmf]

 EMBED Equation.3  [image: image247.wmf]0
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- решение этого квадратного уравнения. Для исследования интересен колебательный процесс, чтобы найти способы его подавления и сведения к апериодическому процессу. Рассматривается область 
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 меньше 
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 постоянная для  конкретного колебательного процесса и 
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 так же постоянная и меньше единицы, то есть величина 
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 показывает, насколько частота 
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 меньше резонансной частоты 
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. С учётом вышеизложенного текста выражение (5) имеет вид 
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Выражение для тока:
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(7).
Здесь
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 определяются начальными условиями 
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Общее решение в окончательном виде: 
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Общее решение в полярных координатах в виде радиус-вектора:
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К аналогичному виду уравнения (11) можно привести и выражение для тока 
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где 
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 определяется соотношениями 
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Учитывая вышеизложенное, запишется выражение для 
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 в следующем виде 
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 не имеет размерности и меньше единицы при колебательном процессе). Выражение для 
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Следовательно, 
[image: image285.wmf]n

Cos

=

J

 (величина 
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 не имеет размерности и меньше единицы при колебательном процессе). При стремлении величины 
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 к нулю, то есть к прекращению колебательного процесса. В уравнениях (11) и (12) заменим 
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 на их выражения: 
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где 
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- проводимость ёмкости на конкретно частоте. Величина 
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 характеризует уменьшение амплитуды колебаний за период 
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, удобна при расчётах (не надо задумываться над величинами частоты и времени) и при построении графиков.

После получения уравнений (13) и (14) затухающих колебаний необходимо понять, где найти необходимые данные для расчётов по уравнениям. Известно напряжение электропитания 
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. Начальное напряжение на конструктивной (паразитной) ёмкости 
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 в момент замыкания ключа 
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 измеряется измерительным прибором. Длина проводов 
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 позволяет рассчитать величину индуктивности проводов 
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 [3] (можно использовать для оценочных расчётов величину индуктивности 
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 в 1 см провода). Величина электрического тока 
[image: image305.wmf]2

i

 рис.2 берётся из паспортных данных на СВЧ прибор в импульсном режиме. Остальные необходимые данные для уравнений (13) и (14) рассчитываются.

Рассмотрим пример расчёта с неконкретными отвлечёнными цифрами. Исходные данные: 
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, измеренная конструктивная (паразитная) ёмкость 
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 (можно в расчётах пренебречь). Электрический ток 
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Рис.3. Переходный колебательный процесс напряжения 
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Уравнение (13) с использованием исходных и расчётных данных имеет вид: 
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. Рис.3 содержит изображение затухающего колебательного процесса, рассчитанного по уравнению (15). 
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На рис.3 переменные величины 
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. В эксперименте начинался колебательный процесс с уровня напряжения 
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. Первая положительная амплитуда колебательного процесса на рис.3 примерно соответствует эксперименту. Уравнение (14) тока 
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 с использованием исходных и расчётных данных имеет вид:
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где 
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 изменяется от 0 до 38π с шагом 0,01π.
Рис.4. Переходный колебательный процесс тока 
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На рис.4 изображён затухающий колебательный процесс, рассчитанный по уравнению (16). Здесь переменная величины 
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Фазовый портрет изображён на рис. 5 в координатах по оси абсцисс 
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Рис.5. Фазовый портрет затухающего колебательного процесса в импульсном режиме.
В заключение рассматриваются рекомендации по уменьшению амплитуды затухающих колебаний в источнике электропитания 
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 в импульсном режиме. Первая рекомендация следует из уравнения энергии 
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 (проводах) при протекании по ней электрического тока,
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(17).
В уравнении (17) ток 
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 определён паспортными данными нагрузки и не подлежит изменению, поэтому можно уменьшать только индуктивность 
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 (уменьшать длину проводов). Вторая рекомендация содержит предостережение от попытки подключения внешней ёмкости в точки 2 и 4 рис.1. Внешняя ёмкость номинальной величиной больше величины ёмкости сглаживающего ёмкостного фильтра при медленном увеличении напряжения на входе источника электропитания 
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 до номинального напряжения 
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 уменьшает амплитуду затухающего колебательного процесса в пять, шесть раз, но частота колебаний практически не меняется. Это происходит потому, что внешняя ёмкость подключается проводами в точки 2 и 4 рис.1 и высокодобротная без индуктивная ёмкость конструкции является распределённой.

Это подтверждается экспериментом. После транс вентиля возникает электрическая цепь из индуктивности (длинных проводов), ёмкости сглаживающего ёмкостного фильтра, индуктивности (длинных проводов) и внешней ёмкости. При включении источника 
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 к внешней электросети с помощью включателя в этой электрической цепи могут возникать электрические колебания. Такой колебательный процесс рассмотрен в [5]. В эксперименте конденсаторы сглаживающего ёмкостного фильтра при включении взорвались, так как величина ёмкости их была меньше величины внешней ёмкости. Внешнюю ёмкость желательно не применять. Третья рекомендация заключается в подключении малоомных без индуктивных сопротивлений 
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 (где 
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 много меньше 
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) к концам проводов, которые подключаются к точкам 2 и 4 на рис.1.
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Pulsed-mode transients in a high-voltage power supply for microwave devices

Samodurov I.
Equations for calculation of voltage amplitudes and current amplitudes for damped

Oscillation processes in a pulsed-mode high-voltage power supplies are derived. An example of a real calculation is presented and recommendations of how to decrease damped oscillation amplitudes are given.

(((((((((((
Выбор оптимальной длительности стробирующего импульса интегрирующего УВХ для цифрового РПУ

Женатов Б.Д.

Омский государственный технический университет

Предложен метод по выбору длительности стробирующего импульса интегрирующего устройства выборки и хранения (ИУВХ) и получены аналитические выражения, учитывающие влияние длительности импульса выборки ИУВХ на подавление суммарных интермодуляционных помех третьего порядка.

I Введение

В цифровых радиоприемных устройствах (ЦРПУ) дискретизация непрерывных сигналов, представляемых собой аддитивную смесь сигнала и помех, чаще всего производится с помощью устройств выборки и хранения (УВХ), которые фиксируют на время аналого-цифрового преобразования значения отсчетов, полученные в режиме выборки (стробирования). Использование интегрирующих УВХ, стробируемых прямоугольными импульсами, позволяет уменьшить уровень суммарных интермодуляционных помех [1].

II Постановка задачи.

Наличие в аналоговой части ЦРПУ нелинейных элементов приводит к обогащению спектра входного сигнала. Особенно хорошо этот эффект проявляется, когда входной сигнал является суммой гармонических колебаний. Обычно для проведения математического исследования вольт-амперная характеристика усилителя апроксимируется полиномом вида:
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и если на элемент с такой характеристикой подать сумму гармонических колебаний вида 
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получим колебания с частотами:
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которые носят название интермодуляционных помех третьего порядка. В данном исследовании рассматриваются искажения, которые имеют частоты 
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, т.е. частоты порядка 
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- утроенной частоты несущей полезного сигнала.

Современный уровень цифровой техники позволяет отказаться от ряда аналоговых блоков и заменить их цифровыми. В нашем случае блок дискретизации и квантования (БДК), состоящий из ИУВХ и АЦП, можно поставить после преселектора. Блок дискретизации и квантования будет аналоговый сигнал, являющийся суммой полезного сигнала и интермодуляционных составляющих превращать в цифровой. Причем, выбирая параметры дискретизации определенным образом, можно добиться существенного подавления рассматриваемых суммарных интермодуляционных помех. 

III Метод решения.

В настоящее время наиболее распространена дискретизация с помощью прямоугольных импульсов. Математически получаемый сигнал описывается как свертка последовательности дельта-функций, умноженной на входной сигнал, с прямоугольным импульсом амплитуды то на выходе среди прочих колебаний, 
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  заданной длительности 
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Свертка во временной области перейдет в произведение спектров в частотной:
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где 
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 - спектр прямоугольного импульса. 
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Видно, что 
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 является огибающей спектра входного сигнала. Это позволяет уменьшить уровень интермодуляционных искажений, если выбрать длительность импульсов дискретизации такими, чтобы нуль 
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 приходился на ту область частот, где эти помехи расположены, т.е. около точки 
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. Соответственно, длина импульса дискретизации в этом случае примет значение 
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[1,2]. Необходимо найти такую длительность импульса, при которой подавление будет наилучшим. Другими словами, на сколько необходимо сместить первый нуль функции 
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Распределение 
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Вычислим интеграл от произведения спектров, чтобы найти 
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, при котором он принимает наименьшее значение 
[image: image392.wmf]ò

D

=

и

f

df

f

Sinc

B

I

t

t

p

t

1

3

и

и

1

н

)

(

F

3

.

После замены переменной интегрирования 
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Аналогично определяется второй интеграл:
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Т.к. 
[image: image397.wmf]Sinc

 – функция принимает на данном участке интегрирования отрицательные значения, то выражение берется по модулю, от которого избавляемся, меняя пределы интегрирования местами:
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Приравнивая интегралы 
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, получаем уравнение относительно 
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Интермодуляционная помеха вида 
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Распределение:
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В отличие от первого случая, здесь область интегрирования разбивается на четыре отрезка: 
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Проведя аналогичные вычисления и для упрощения символьных коэффициентов, помножив обе части уравнения на 
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, группируя члены, проведя несложные преобразования получим итоговое уравнение относительно 
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Для данного вида распределения получим итоговое уравнение относительно 
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IV Полученные результаты:

Итоговые выражения имеют вид:

для первого вида распределения – 
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для второго вида распределения – 


[image: image421.wmf](

)

(

)

(

)

0

)

)

3

((

)

)

3

((

)

)

3

((

)

3

(

3

)

)

3

((

)

3

(

3

)

(

2

3

2

)

(

4

è

â

è

í

è

â

è

â

â

è

í

è

í

í

â

í

è

è

è

è

=

÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

D

-

-

D

+

D

-

D

-

-

+

+

D

+

-

+

÷

ø

ö

ç

è

æ

+

D

÷

ø

ö

ç

è

æ

D

-

pt

pt

pt

pt

pt

pt

pt

pt

pt

pt

F

f

Si

F

f

Si

F

F

f

Si

f

Si

f

F

f

Si

f

Si

f

f

f

Cos

F

Sin

F

Sin


для третьего вида распределения – 
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Полученные уравнения не могут быть решены точно, поэтому для расчетов использовался один из распространенных математических пакетов  Mathematica 5.0, графики по полученным точкам были построены в среде Origin 7.0. Кривые можно аппроксимировать полиномами:
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Рис.1. Зависимость интермодуляционных помех 3 порядка от 
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VI Выводы и заключения

Расчеты показывают, что отношения максимальных амплитуд при ширине преселектора 
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