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колебаний ( ). Луч ДН зеркальной антенны ориентируется в результате 
поворота зеркала и т. д. 

 

 
 

Рис. 5.31. Структурная схема многоканального корреляционного автокомпенсатора  
с выделенным основным каналом 

 
Рассмотрим случай формирования антенной системой остронаправ-

ленного луча основным каналом ( 1=i ) и слабонаправленных лучей допол-
нительными каналами i= 2, …, M.  (Кстати, число дополнительных каналов 
может быть не 1−= Mm , а значительно меньше, т. е. равно числу ожидае-
мых источников непрерывных АП в ЗО РЛС). Если дополнительные кана-
лы не участвуют в согласованной пространственной обработке сигнала, то 
вектор ожидаемого сигнала представляется в виде 00)()( 1 αα XX T = , а 
весовой вектор  

 

  

1
1

22

ˆ
( )

ˆˆ ˆ
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..........
ˆ M

M

R R X
RRR R X

R
R

∆

∆
∆

∆

− γ α

= = − γ α =

 
     



                   (5.49) 

   
Полагая в выражении (5.49) 1 ( )R X− γ α


 , убеждаемся в том, что нет 

необходимости подвергать основной приемный канал адаптивному управ-

)(α∑y

Y


 

γ  

М 
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лению. В результате получаем следующее: из параллельных каналов (рис. 
5.31), подвергаемых адаптивной весовой обработке ,Xγ


 остается один с 

остронаправленной ДН; из M  адаптивно управляемых каналов, подвер-
гаемых весовой обработке ∆R


, остается 1−M  (или 1−≤ MN  по числу ис-

точников помех) компенсационных каналов. ДН последних должны разли-
чаться своей амплитудной или фазовой структурой. Характеристики на-
правленности дополнительных каналов можно выбирать либо лишь пере-
крывающими боковые лепестки ДН основного канала, либо более остро-
направленными, например, ориентируемыми на внешние источники помех 
путем подстройки или коммутации. Ориентация ДН дополнительных ка-
налов повышает качество компенсации помех как в установившемся ре-
жиме (помехи лучше выделяются на фоне собственных шумов дополни-
тельных приемных каналов), так и переходных режимах (АП от каждого 
источника поступает в основном в свой дополнительный приемный канал, 
так что взаимная корреляция помех в компенсационных каналах будет 
значительно слабее). При отсутствии АП компенсационные каналы в уст-
ройстве, приведенном на рис. 5.31, отключаются. 

С учетом особой роли основного канала (рис. 5.31) комплексную ам-
плитуду напряжения на его выходе можно выделить нулевым индексом. 
Остальные комплексные каналы пронумеруем тогда от 1 до 1−= Mm . Обо-

значим **ˆ
KR  =  размерности 1−= Mm . В результате получим  

 

    YKYYKYY T
m

i
ii

 *
0

1

*
0 +=+= ∑

=
∑ ,                               (5.50) 

 

* 2.dKT K Y Y
dt ∑+ = −γ
                              (5.51) 

 
В стационарном режиме работы устройства математическое ожида-

ние  
 

0)/( =dtKdM 

 
 

и величина  
 

    *( 2),K M Y Y∑= −γ
    

,                       (5.52) 

   
что согласуется с выражением (5.18). 
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5.4.3.2. Диаграмма направленности фазированной антенной  
           решетки при адаптации к помеховой обстановке 
 
 

Весовой вектор XФR  1ˆ −=  определяет амплитудно-фазовое распреде-
ление напряжений, снимаемых с элементов антенной системы; его размер-
ность равна числу этих элементов M. Знание весового вектора позволяет не 
только реализовать обработку на фоне непрерывных АП, но и рассчитать 
ДН ФАР. Она определяет зависимость комплексной амплитуды выходного 
напряжения от направления прихода αc пробного сигнала (гармонической 
плоской волны) при заданных направлениях прихода να

,  полезных и ме-
няющих колебаний: 

 

 
н

*
с 0 с( , ) ( ) ( , ),TF v K X R v

∑
α α = α α

                (5.53) 
 

где 0K  – нормируемый коэффициент. 
Если внешние источники помехи отсутствуют, а антенная система 

выполнена из ненаправленных элементов, то максимум согласованной (оп-
тимальной) ДН с( , )

i
F v
∑
α ⋅α

   ориентирован на цель (источник полезного 
сигнала). При воздействии внешних источников (помеха коррелированна 
по раскрыву антенны) в оптимальной (но несогласованной) ДН формиру-
ются провалы, ориентированные на источники внешних помех. Глубина 
провалов зависит от интенсивности внешних помех, их взаимного распо-
ложения в пространстве и точности определения весового вектора R


. Вы-

числение весового вектора основано на предварительном обращении квад-

ратной матрицы Ф   размером MM × . Корреляционную матрицу (5.25) 
представим в более компактном виде: 

 
*

0Ф = Ф .TH+ Λ ⋅ ⋅Λ         (5.54) 
 

Здесь Λ  – матрица nM ×  вектор-столбцов амплитудно-фазовых распреде-
лений помех, создаваемых n  внешними источниками 

)(...)()( 21 nXXX ννν  =Λ , где H – матрица nn×  спектральных плотно-

стей мощности источников помех; 
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1

2

   0   ...   0
0      ...   0
...   ...   ...   ...
0   0   ...   n

N
N

H

N

=

.

 

 
Полагая обратную матрицу 1

0Ф−
 известной ( 1

0Ф−
 оказывается также 

диагональной с элементами 1
0
−
iN Mi ,...,2,1= ), учтем специальный вид обра-

щаемых матриц (5.54). 
Умножив (5.54) на 1

0Ф−  слева и на 1Ф−  справа, свяжем искомую мат-

рицу 1
0Ф−  размера MM ×  с известными матрицами 1

0Ф−  размера MM × , Λ – 
размера nM ×  и с неизвестной вспомогательной матрицей-произведением

* 1ФTH −⋅Λ    размера Mn× : 
 

 1 1 1 * 1
0 0Ф  = Ф Ф ( Ф ).TH− − − −+ Λ ⋅Λ          (5.55)  

 
После умножения матрицы (5.55) слева на TH *Λ⋅   получим для вспо-

могательной матрицы линейное уравнение 
 

* 1 * 1 1
0Ф ( Ф ) Ф .T TH I H H− − −⋅Λ = + Λ Λ Λ         

                     (5.56) 
    

Умножив уравнение (5.56) слева на * 1
0( Ф ),TI H −+ Λ Λ   

 получим его 
решение в виде 

 
* 1 * 1 1 * 1

0 0Ф ( Ф ) Ф .T T TH I H H− − − −⋅Λ = + Λ Λ Λ                           (5.57) 
    

Подстановка уравнения (5.57) в (5.55) дает для искомой матрицы 
следующее выражение: 

 
1 1 1 * 1 1 * 1

0 0 0 0Ф Ф Ф ( Ф ) Ф .T TI H H− − − − − −= − Λ + Λ Λ Λ          
                 (5.58) 

 
При числе источников помех n<M обращение матрицы MxM (5.58) 

сводится к обращению матрицы nxn меньшего размера, во многих случаях 
диагональной. 

Пусть на М-элементную линейную антенную решетку с ненаправ-
ленными и идентичными элементами воздействует помеха, создаваемая 
одним внешним источником (n = 1). Источник помехи создает плоский 
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фронт волны. Матрица Λ  в этом случае сводится к М-элементному вектор-
столбцу )(νX


. Матрицы H  и * 1

0( Ф )TI H −+ Λ Λ     выражаются в скаляры N  и
* 1

01 ( )Ф ( ) .TNX X− + ν ν 
    

Искомая матрица 1Ф−  размера MxM из соотношения (5.58) преобра-
зуется в матрицу 

 
1 1 1 * 1

0 0 0Ф Ф (1 )Ф ( ) ( )Ф ,TN X X− − − − = − + δ ν ν 
     

                
(5.59) 

 
Где δ  – скаляр, 

 
* 1

0( )Ф ( ).TNX X−δ = ν ν                                   (5.60) 
 

Диагональная матрица 0Ф  и ей обратная с точностью до коэффици-

ента выражаются через единичную: 1
0 0 0Ф ,    Ф .N I I N−= =   

Из уравнения (5.59) получим 
 

[ ]{ }1 1 *
0Ф 1 ( ) ( ) ,TN I X X M− −= − + δ ν ν                          (5.61) 

 
1 1

0Ф ( ) ( ) ( , ) (1 ) ( ) ,R X N X X− −  = α = α − δ ρ α ν + δ ν 
     

            
(5.62) 

 

[ ]н c c c( , ) ( , ) (1 ) ( , ) ( , ).F
∑

α α α = ρ α α − δ + δ ⋅ρ α ν ⋅ρ ν α


               (5.63) 

  
Здесь δ  – отношение спектральных плотностей мощности внешней поме-
хи и внутреннего шума, когда согласованная ДНА ориентирована на ис-
точник внешний помехи: 

 
* 1 1

0 0( ) ( ) ,X X NN MNN− −δ = ν ν =   
 

                             
* *( , ) ( ) ( ) ( ) ( ) .T TX X M X X Mρ ν α = α ν = ν α

        
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На рис. 5.32,а,б штриховой линией показана согласованная ДН 

c( , )ρ α α , сплошными – две оптимальные ДН (5.63) при воздействии ин-

тенсивной внешней помехи δ →∞ , направление прихода которой на 
рис.5.32,а,б различное. Каждая из ДН в соответствии с выражением (5.63) 
является модулем взвешенной разности согласованных ДН c( , )ρ α α и 

c( , ),ρ α ν  ориентированных в направлениях прихода полезных и мешаю-
щих колебаний. В результирующей ДН 

н c( , )F
∑

α α α
 формируются прова-

лы (рис. 5.32,а,б), ориентированные на источники помех. Основной лепе-
сток ДН искажается незначительно, когда помеха действует по боковому 
лепестку согласованной (без помех) ДН (рис. 5.32,б). 

Заметим, что на рис. 5.32 единицей отсчета на горизонтальной оси 
величины cα  является значение полуширины главного лепестка согласо-
ванной ДНА. Для случая воздействия помех от двух внешних источников  
( 2=n ) матрицы Λ  и T*Λ  состоят из двух M-элементных векторов. Можно 
показать, используя уравнение (5.58), что       

 

)]()()([ 2211
1

0 ννα XKXKXNR  −−= − ,                  (5.64) 
 

 н c c 1 c 1 2 1 c 2( , ) ( , ) ( , ) ( , ).F K K K
∑

α α ν ≈ ρ α ν − ρ α ν − ρ α ν
 

                      (5.65) 

 
Здесь 
 

( ) *
1 2 2 1 2 1 2 11 ( , ) ( , ) ( , ) ,K F= δ + δ ⋅ρ ν α − δ ρ ν ν ρ ν α                        (5.66) 

   

( ) *
2 2 2 2 2 1 2 11 ( , ) ( , ) ( , ) ,K F= δ + δ ⋅ρ ν α − δ ρ ν ν ρ ν α                       (5.67) 

 
 1 1

1 1 0 2 2 0,    ,MN N MN N− −δ = δ =                 (5.68) 

 ( ) ( ) 2
1 2 1 2 1 21 1 ( , ) .F = + δ ⋅ + δ − δ δ ρ ν ν                          (5.69) 

 
Для интенсивных помех ДН, соответствующие уравнению (5.53), 

изображены на рис. 5.32,в,г. Характеристика рис. 5.32,г соответствует слу-
чаю, когда источники помех имеют близкие угловые направления. 
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Рис. 5.32. ДН ФАР, согласованные (пунктиром)  
и оптимальные (

н
F
∑

) 

 
Таким образом, формирование провалов в ДН ФАР приводит к ис-

кажению формы главного лепестка. Причем искажение тем значительнее, 
чем ближе источник помехи к оси главного лепестка согласованной ДН.  

 
 
5.4.3.3.  Способы  сохранения  формы  главного  лепестка  
            диаграммы  направленности фазированной 
            антенной решетки 
 
Задача сохранения формы главного лепестка ДН ФАР является акту-

альной в условиях воздействия непрерывных АП. В противном случае 
имеют место ошибки при измерении угловых координат цели (рис. 
5.32,б,в). Известные способы сохранения формы главного лепестка ДН 
ФАР можно разделить на три группы: 

н c( , )F
∑

α α ν  

н c( , )F
∑

α α ν  

н c( , )F
∑

α α ν  

н c( , )F
∑

α α ν  

c( , )ρ α α  

c( , )ρ α α  

c( , )ρ α α  

c( , )ρ α α  

cα  

а) 
 
 
 
 
 
б) 
 
 
 
 
 
 
в) 
 
 
 
 
 
 
г) 
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1. Создание специальных дополнительных ДН с помощью ДОС. 
2.Поддержание постоянного коэффициента передачи адаптивного 

устройства для сигнала, приходящего с направления главного лепестка ДН. 
3.Устранение сигнала, принимаемого главным лепестком ДН из це-

лей самонастройки адаптивного устройства. 
Рассмотрим перечисленные выше способы. 
Первый способ заключается в использовании в качестве ДОС како-

го-либо ортогонального преобразования: преобразования Фурье или Ада-
мара, как наиболее простого. Например, для случая линейной эквидистан-
той ФАР с числом элементов 4=M  матрица Адамара имеет вид 

 

1111
1111
1111

1111

−−
−−
−−

=A

.

 

 
Первая строка матрицы A  формирует ДН основного канала, а осталь-

ные – ДН компенсационных каналов. Причем ДН компенсационных кана-
лов имеют провалы (нули) в направлении максимума ДН основного канала 
(рис. 5.33). 

 

1

0

( )αF н

1 21,5-1 -0,5-1,5

0,8

0,6

0,4

0,2

0,5 α

( )αF н0

( )αF н2

( )αF н1

( )αF н3

-2

 
 

Рис. 5.33.Нормированные ДН линейной четырехэлементной ФАР 
 при использовании преобразования Адамара 

 
При использовании преобразования Фурье главные лепестки ДН 

приемных каналов будут взаимно смещены на половину ширины главного 
лепестка основного канала также с нулевым провалом в направлении его 
максимума. 

Структурная схема многоканального корреляционного автокомпен-
сатора с ДОС приведена на рис. 5.34. 

Сканирование совокупностью ДН в этой схеме необходимо осущест-
влять также с помощью ДОС. 

н
( )F α  

0н
( )F α  

2н
( )F α  

1н
( )F α  

3н
( )F α  
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Рис. 5.34. Структурная схема многоканального корреляционного АКП с ДОС 
 
Второй способ решения поставленной задачи предусматривает под-

держание постоянного значения нормы (модуля) вектора весовых коэффи-
циентов ( RR, ), которая формируется в специальном устройстве и сравни-
вается с порогом. Усредненная интегратором разность между порогом и 
нормой весовых коэффициентов подается на управляемый усилитель для 
регулировки коэффициента обратной связи. 

Структурная схема многоканального корреляционного автокомпен-
сатора с устройством, обеспечивающим постоянство нормы вектора весо-
вых коэффициентов, представлена на рис. 5.35. 

Регулирование коэффициента обратной связи обеспечивает постоян-
ство нормы ( RR, ) весовых коэффициентов. За счет этого интенсивный 
сигнал, принимаемый с направления главного лепестка результирующей 
ДН ФАР, передается на выход без существенного ослабления. Кроме того, 
введенная цепь нормировки весового вектора позволяет расширить диапа-
зон устойчивой работы устройства.  

Сравнительную оценку эффективности работы устройства весового 
суммирования принимаемых колебаний, представленного на рис. 5.35 и 
5.30, проведем по критерию отношения сигнал/(помеха+шум) на выходах в 
случае воздействия на входах устройств интенсивного сигнала и помехи. 
Для некоторого упрощения расчетов примем следующие допущения: 

антенная система представляет собой линейную эквидистантную ан-
тенную решетку с ненаправленными излучателями; 

приемные каналы считаем линейными и идентичными по основным 
характеристикам. 

Алгоритм работы устройства весового суммирования, приведенного 
на рис. 5.35, в отличие от схемы рис. 5.30, описывается в установившемся 
режиме работы двумя системами векторно-матричных уравнений: 
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Рис. 5.35. Структурная схема многоканального корреляционного АКП 
с устройством нормировки весового вектора 

 
Задаваясь величиной порогового уровня С и решая совместно урав-

нения (5.70), находим коэффициентγ: 
 

*Ф 1Ф 1 .
TX X

C
− −

γ =
                                 

(5.71) 

 
Пусть нормированная к мощности собственных шумов приемных 

каналов корреляционная матрица Ф  принимаемых сигналов и помех на 
входе устройства весовой обработки описывается выражением 

*
пФ Ф ,TSS= +                                    (5.72) 

 

где *
п п пФ TI N N= + – нормированная к собственным шумам приемных ка-

налов корреляционная матрица аддитивной смеси помеховых колебаний и 
собственных шумов; 

*
cФTSS = – корреляционная матрица полезного сигнала (черта над 

произведением означает усреднение по реализациям); 
*S – вектор-столбец принимаемого полезного сигнала. 
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Для упрощения расчетов будем полагать, что помеха на входе отсут-
ствует. В качестве вектора весовых коэффициентов ожидаемого сигнала в 
принятой антенной системе имеем 

 

  ,T ji
iX X e ϕ=

         (5.73) 
 

где iX  – комплексная амплитуда элемента вектора ожидаемого сигнала для 
i-го приемного канала; 
       φ – начальная фаза; 
       Mi ,...,2,1=  – число приемных каналов. 

Корреляционная матрица колебаний на входе устройства весового 
суммирования принимает вид 

 
*Ф .TI SS= +

                 (5.74) 
 
Рассчитаем отношение по мощности сигнал/(помеха + шум) на вы-

ходе устройства, приведенного на рис. 5.35 и 5.30, при воздействии на вхо-
ды интенсивного сигнала. Причем если направление прихода принимаемо-
го сигнала не соответствует направлению ожидаемого сигнала, то такой 
сигнал будем считать эквивалентным помеховому. 

Известно, что отношение по мощности сигнал/(помеха + шум) на 
выходе устройства весового суммирования 

 
* Ф .TP R R=
                 (5.75) 

 
Используя соотношения (5.70), (5.71), (5.72), (5.74) и подставляя их в 

(5.75), а также применив формулу Дуайра  
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получим мощность принимаемых колебаний интенсивного сигнала на вы-
ходе устройства, показанного на рис. 5.35: 
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  (5.76) 
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Если интенсивность сигнала невелика и его длительность меньше 

постоянной времени переходных процессов в цепях обратной связи, то от-
ношение по мощности сигнал/(помеха + шум) определяется из выражения 

 

( )* *

1 *
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T T
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− ⋅
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  
                               

(5.77) 

 
При аналогичных условиях выражения по мощности сигнал/(помеха 

+ шум) на выходе устройства весового суммирования (рис. 5.30) соответ-
ственно принимают вид 
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 (5.79) 

   
Результаты расчетов на ЭВМ соотношений (5.76), (5.77), (5.78) при 

условии М = 15, ai = 1, Si=1, C=1, φc1 = 6o, φ = 0o; 0,5o; 1o; ….; 24o, приведе-
ны на рис. 5.36.  
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Рис. 5.36. Графики зависимости выходной мощности принимаемых колебаний 
устройств весового суммирования 

 
Из рис. 5.36 видим, что устройство весового суммирования, показан-

ное на рис. 5.35, обладает хорошей пеленгационной характеристикой и по-
зволяет с достаточной точностью измерять угловые координаты источника 
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сигнала при воздействии непрерывных АП в боковые лепестки ДН ФАР, а 
также осуществлять пеленгацию источника помех при её воздействии по 
главному лепестку.  

Устройство, приведенное на рис. 5.30, подавляет интенсивный сиг-
нал, действующий по главному лепестку (график ).  

Третий способ сохранения формы главного лепестка ДН ФАР за-
ключается в устранении полезного сигнала из цепей самонастройки в 
процессе формирования корреляционной матрицы Ф  или весового век-
тора R


. 

При большой интенсивности полезного сигнала текущая оценка кор-
реляционной матрицы помех имеет вид 

 

( )( )*ˆ ˆ ˆФ 2,
T

y Y aX Y aX= − −
              (5.80) 

 
где â  – оценка модуля нормированной комплексной амплитуды сигнала: 

 

 *ˆ ˆ
ˆ ( ) ( ) .T Ta Y R X R Z X Y X

∑ ∑ ∑
= = α α =
          

                 
(5.81) 

 
При простой модели изменения текущей оценки амплитуды сигнала 

ˆya  стационарная оценка â  удовлетворяет уравнению 
 

ˆ ˆ ˆ( )y ada dt a a= − τ ,    (5.82) 
 

где aτ  – постоянная времени устройства фильтрации оценок. 
Входящая в уравнение (5.82) текущая оценка ˆya  определяется по 

принимаемой выборке 
 

 ˆ .ya Y X
∑ ∑

≈  
                                         

(5.83) 
 

Полученные соотношения с учетом выражения (5.45) приводят к 
схеме весового суммирования (рис. 5.37). 

Исключение сигнала из принимаемых колебаний позволяет оценить 
корреляционную матрицу помехи без сигнала. Тем самым исключается 
подавление приема в направлении точно на пеленгуемый объект (анало-
гично схеме рис. 5.35 и 5.36). При отходе объекта излучения от направле-
ния главного лепестка ДН возможность подавления появляется, если толь-
ко сигнал достаточно интенсивен. 

2P
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Ширина пеленгационной характеристики сужается, поэтому при увели-
чении интенсивности сигнала, наличии в главном лепестке двух интенсивных 
источников излучения появляется возможность их разрешения (рис. 5.36). 
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Рис. 5.37. Структурная схема устройства весового суммирования  
с системой устранения сигнала из цепи формирования весового вектора 

 
5.5. ПРИМЕР ТЕХНИЧЕСКОЙ РЕАЛИЗАЦИИ  
       АДАПТИВНОЙ СИСТЕМЫ ЗАЩИТЫ  
       ОТ НЕПРЕРЫВНЫХ АКТИВНЫХ ПОМЕХ В РЛС РТВ 
 
Рассмотрим аппаратуру автокомпенсации АШП на примере РЛС 55Ж6. 
Аппаратура автокомпенсации АШП (рис. 5.38) предназначена для 

защиты дальномера от АШП, воздействующих на РЛС как по боковым, так 
и по главному лепестку ДН антенны.  
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Рис. 5.38. Структурная схема аппаратуры защиты 
от АШП РЛС 55Ж6 
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Коэффициент подавления составляет не менее 20 дБ. Аппаратура со-
стоит из 5 компенсационных каналов (АК1, АК2, АК3, АК4, АК5), на вхо-
ды которых поступают сигналы с выходов компенсационных антенн А1, 
А2, А3, А4, А5 (рис. 5.39). 

Основная антенна канала дальномера РЛС 55Ж6 представляет собой 
антенную решетку из 27 столбцов излучателей с горизонтальной поляри-
зацией радиоволн по 6 излучателей в каждом столбце (рис .5.39). 

Система излучателей разделена на 5 секций: секции № 1, 5 состоят 
из 7 столбцов излучателей; секции № 2, 4 – из 5 столбцов; секция №3 – из 
3 столбцов. Отражатель антенны выполнен из горизонтально натянутых 
проводников. 

Антенна А1 образована из секций №1 и 2 антенной решетки АО. Сиг-
налы с секций №1 и 2 поступают на вычитающее устройство, в результате 
чего формируется разностная ДН с провалом в направлении главного ле-
пестка ДН основной антенны, перекрывающая первые боковые лепестки её 
ДН в секторе шириной 8…10о. 
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Рис. 5.39. Схематическое изображение антенной системы  
дальномерного канала РЛС 55Ж6 

 
Антенна А2 сформирована из секций №3 и 4 аналогичным образом. 

Её ДН подобна ДН антенны А1, но перекрывает более широкий сектор  
(14…18о). Антенна А3 выполнена отдельно от антенны А0 (рис. 5.39) в виде 
2 столбцов по 6 излучателей в каждом. Её ДН аналогична двум предыду-
щим, но перекрывает боковые лепестки ДН основной антенны в секторе 
28…32о. Таким образом, компенсационные каналы АКП1, АКП2, АКП3 
обеспечивают защиту дальномерного канала от АШП, воздействующих по 
боковым лепесткам ДН основной антенны. ДН основной и компенсацион-
ных антенн А1, А2, А3 приведены на рис. 5.40. 
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Рис. 5.40. Формы ДН антенн основного  
и компенсационных каналов 

 
Антенна А4 (рис. 5.39) выполнена в виде 1 столбца из 6 излучателей, 

расположена позади отражателя основной антенны А0 и формирует широ-
кую (около 90о на уровне половины мощности) ДН, ориентированную в 
противоположном направлении по отношению к главному лепестку ДН 
основной антенны. Поэтому канал АКП4 обеспечивает защиту дальномера 
от АШП, воздействующих по задним лепесткам ДН основной антенны. 

Антенна А5 (рис. 5.40) состоит из 8 столбцов по 6 излучателей, поля-
ризация которых ортогональна поляризации основной антенны. Она фор-
мирует ДН шириной 8…12о, ориентированную в направлении главного ле-
пестка ДН основной антенны (рис. 5.39). Канал АКП5 обеспечивает ком-
пенсацию АШП, воздействующих по главному лепестку ДН основной ан-
тенны. Компенсация основана на использовании поляризационных отли-
чий полезного сигнала и помехи и возможна лишь в том случае, если по-
меха имеет круговую или эллиптическую поляризацию. 

Сигналы с выходов всех антенн поступают на блок широкополосных 
усилителей высокой частоты (ШУВЧ) и ДОС, где осуществляется их уси-
ление и суммарно-разностная обработка, обеспечивающая формирование 
ДН. Далее в блоке перестраиваемых усилителей высокой частоты (ПУВЧ) 
осуществляется дополнительное усиление принимаемых колебаний и их 
перестройка на промежуточную частоту. 

Блок нормировки динамического диапазона (НДД) предназначен для 
поддержания на определенном уровне эхо-сигналов и помех на входе ап-
паратуры автокомпенсации. Стабилизация уровня АШП обеспечивается 
схемами ШАРУ, а эхо-сигналов и ПП – схемами БАРУ. 
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Компенсация АШП осуществляется с помощью пятиканального 
квадратурного АКП, цепи формирования весовых коэффициентов которо-
го обозначены АК1, АК2, АК3, АК4, АК5 (рис. 5.38). На их входы посту-
пают напряжения помех с соответствующих компенсационных каналов и 
напряжение обратной связи U0c с выхода сумматора. Напряжения с выхо-
дов АК1…АК5 поступают на сумматор, где и происходит компенсация 
шумовых помех. Цепи АК1…АК5 собраны по схеме, аналогичной рис. 
5.18. Отличительной особенностью является наличие электронных ключей 
(ЭК), включенных между перемножителями и интеграторами в цепях об-
ратной связи. Коммутация ЭК осуществляется импульсами включения об-
ратных связей автокомпенсаторов (U3 ОСАКП) длительностью 1,8 мс, за-
держанных относительно импульсов запуска на настройку цепей корреля-
ционных обратных связей мощных эхо-сигналов от близко расположенных 
(до 300 км) местных предметов и целей. 

Управляемые усилители с коэффициентами K  и K⊥  в синфазном и 
квадратурном каналах (рис. 5.18) представляют собой дифференциальные 
усилители (ДУ) с трансформаторной нагрузкой (рис. 5.41).  

 

 
 

Рис. 5.41. Дифференциальный усилитель  
с трансформаторной нагрузкой 

 
При управляющем напряжении корреляционной обратной связи Uкос = 

= 0 через плечи ДУ протекают токи промежуточной частоты с равными 
амплитудами и фазами. Проходя через первичную обмотку трансформато-
ра T  навстречу друг другу, они наводят во вторичной обмотке трансфор-
матора противофазные напряжения, которые компенсируют друг друга. В 
результате этого выходное напряжение Uвых = 0. 

Если Uкос ≠ 0, то коэффициент передачи одного из плеч ДУ увеличи-
вается, а другого уменьшается. Равенство токов, протекающих через пер-
вичную обмотку трансформатора, нарушается. Со вторичной обмотки 
трансформатора снимается напряжение промежуточной частоты, амплиту-
да которого пропорциональна величине управляющего напряжения (Uкос), 
а фаза принимает значение 0 или 180о в зависимости от полярности управ-
ляющего напряжения. 

Uвх Uвых 
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5.6. СИСТЕМА ПЕЛЕНГАЦИИ ПОСТАНОВЩИКОВ  
       АКТИВНЫХ ШУМОВЫХ ПОМЕХ В РЛС РТВ 
 
Реализация известных способов пассивной локации (определения 

пространственных координат источников непрерывных АП) предполагает 
использование развернутых на позициях РЛС активной локации. С этой 
целью на РЛС возлагаются задачи определения пеленгов на ПАП. 

Поскольку АП имеют большой диапазон изменения интенсивности, 
то для решения поставленной задачи РЛС оснащаются специальными при-
емными каналами, обладающими большим динамическим диапазоном. 
Наиболее широкое применение в РЛС нашли устройства пеленгации с ло-
гарифмическими УПЧ (ЛУПЧ) и двумя каналами приема – основным и до-
полнительным (рис. 5.42). 
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Рис. 5.42. Структурная схема пеленгационного устройства 
 
В основу работы устройства пеленгации заложен метод некогерент-

ной компенсации колебаний, принимаемых с направлений боковых лепе-
стков ДН основной антенны. С этой целью пеленгационная система состо-
ит из двух идентичных приемных каналов (основного и дополнительного), 
отличающихся антеннами (антенна дополнительного приемного канала 
слабонаправленная). 

Для уменьшения вероятности измерения ложных пеленгов на ПАП 
за счет приема отражений от местных предметов при работающем РПУ 
РЛС в системе пеленгации предусмотрен формирователь бланков (ФБ). 
Бланкирующие импульсы обеспечивают запирание ЛУПЧ основного и до-
полнительного приемных каналов на бóльшую часть периода следования 
зондирующих сигналов РЛС и открывают их в конце периода, когда на 
входе РПрУ отсутствуют эхо-сигналы от местных предметов. 

Схема вычитания (СВ) обеспечивает прохождение сигналов АШП 
только при приеме с направления главного лепестка ДН антенны основно-
го канала. Для этого ДН антенны дополнительного канала выбирается та-
ким образом, чтобы перекрыть боковые лепестки ДН антенны основного 
канала. 

Uзап 



 
361 

 

Зависимость напряжения на входе схемы вычитания от направления 
на источник помехи описывается следующим выражением: 

 

( )
( )

2
0 0

вых вых0 вых1 2
1 1

log ,n

n

K F
U U U A

K Fα

β −β
= − = ⋅

β −β                 
(5.84) 

 
где A– коэффициент усиления приемных каналов после ЛУПЧ; 

     0 1,K K – коэффициенты усиления приемных каналов (основного и до-
полнительного), соответственно включая ЛУПЧ; 

черта над буквенным обозначением означает операцию усреднения 
по реализациям. 

Соотношение (5.84) показывает, что амплитуда выходного напряже-
ния СВ не зависит от мощности помехи, а определяется лишь отношением 
текущих значений коэффициентов усиления основной и дополнительной 
антенн и коэффициентами усиления 0 1,K K  приемных каналов. Заметим, 
что соотношение (5.84) правомерно при условии идентичности основных 
характеристик приемных каналов. 

Ограничение сигналов отрицательной полярности после вычитания 
позволяет производить пеленгование только по главному лепестку ДН ос-
новной антенны, т. е. при условии ( ) ( )0 1F Fβ > β , или вых0 вых1,U U>  

 

или                                                
( )
( )

2
0 0

2
1 1

1,n

n

K F
K F

β−β
>

β−β
 

 

или                                            
( )
( )

0 01

0 1 0

.
FK

K F

β−β
η = >

β−β                                
(5.85) 

 

Отношение коэффициентов усиления 1

0

K
K

η =
 
выбирают таким обра-

зом, чтобы условие (5.85) выполнялось только при приеме помехи главны-
ми лепестками ДН антенны основного канала. От величины коэффициента 
η  зависит тот уровень главного лепестка ДН, по которому производится 
пеленгование. Коэффициент η  выбирают в границах 
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0 01
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0
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(5.86) 
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Нижняя граница величины η  гарантирует исключение ложных пеленгов (пе-
ленгование с направления боковых лепестков ДН), а верхняя – выполнение 
условий пеленгования в главном луче ДН основной антенны (рис. 5.43).  

Известно, что наибольшая точность пеленгования достигается при 
изменении угловых положений 1 2,β β  (рис. 5.43), когда ( ) ( )2 2

0 10 2 0 ,F F=  
т. е. диаграммы пересекаются на уровне половинной мощности ДН основ-
ной антенны. Для этого необходимо выполнение следующего условия: 

 
2 2 2 2 2 2

0 0 0 1 0 0
1 (0),

2 2 2
F K F K K Fβ βθ θ   

= =   
   

                         (5.87) 

    
 

где βθ  – ширина главного лепестка ДН основной антенны по нулевому 
уровню. 
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Рис. 5.43. Структура ДН основной ( )F β  и дополнительной ( )1F β  антенн 

 
Из уравнения (5.87) следует, что  
 

( )01

0 1

0
.

( 2)

FK
K F β

η = >
θ

 

 
Однако пеленгование по уровню половинной мощности может привести к 
перегрузке дополнительного приемного канала при воздействии мощных по-
мех от нескольких постановщиков (рис. 5.43, кривая ( )'

1F β ). При этом в ре-

зультате вычитания вых0 вых1U U−  в области главного лепестка ДН основной 
антенны можно не получить положительного результата. Поэтому на прак-

( )F β  
( )'

1F β  
( )0F β  

( )1F β  

( )1min Fη β  

1 2  0  β β  
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тике производят пеленгование на уровне – 16 дБ от мощности помехи в 
основном приемном канале. 

Оценим пропускную способность пеленгационного устройства при 
воздействии на него помех от многих постановщиков. Пропускная способ-
ность пеленгационного устройства может быть оценена средним числом 
N  постановщиков АШП, при котором еще не возникает условие

вых0 вых1U U≤  в области главного лепестка ДН антенны основного приемно-
го канала. 

Пусть на устройство пеленгации воздействуют помехи, имеющие 
мощностиP1, P2, P3, …, PN с направлений 1 2, ,..., ,i Nβ β β β  (рис. 5.44). 

 
 

 
 

Рис. 5.44. Вариант помеховой обстановки в границах зоны пеленгации РЛС 
 
В момент пеленгования i-го постановщика помех усредненные вы-

ходные напряжения основного вых0U  и дополнительного вых1U  приемных 
каналов зависят от конкретной помеховой ситуации: 
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и могут быть определены через средние значения интенсивности приема 
по боковым лепесткам 

бок

2
0F  и мощности помехи P : 

 

( ) бок

2 2
1 0

1
1

1 .
1

N

k k

K
K

P F PF
N

=
≠

β −β =
− ∑  

Тогда 
 
( ) ( ){ }бок

2 2 2
вых0 0 0 0log 1 ,a i iU A K PF N PF = ⋅ β + − 

 
 
( ) ( ){ }бок

2 2 2
вых1 1 1 1log 1 .a i iU A K PF N PF = ⋅ β + −   

 
Пеленгация i-го постановщика помех возможна при условии 
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или 
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(5.88) 

 
Обозначим ii qPP =/ . Из уравнения (5.88) получим выражение для 

расчета пропускной способности пеленгационного устройства: 
 

 
( ) ( )

бок бок

2 2 2
0 1

2 2 2
1 0

1 .i i
i i

F F
N q

F F
β −η β

≤ +
⋅η −

                                 (5.89) 

 
Анализ соотношения (5.89) позволяет судить о следующем:   
при воздействии большого числа источников помех пеленгация 

мощных источников помех ( 1>iq ) происходит надежнее, поскольку рас-
тет значение 2

0 (0)F  (приемный канал не перегружается), поэтому следует 
ожидать пропусков «слабых» источников помех; 

повышения пропускной способности пеленгационного устройства 
можно достигнуть, уменьшив η  в дополнительном приемном канале, по-
скольку в этом случае перегрузка дополнительного канала может насту-
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пить при большем числе источников помех. Однако коэффициент η  не 
может быть выбран меньше нижней границы (рис. 5.43), так как снижается 
точность пеленгования. 

Таким образом, средняя пропускная способность  
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При η= 15 дБ и усреднении ДН основного и дополнительного при-

емных каналов в секторе 30о для зеркальных антенн получены следующие 
количественные соотношения: 
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Проведенные расчеты показывают, что пропускная способность пе-

ленгационного устройства, работа которого основана на принципе некоге-
рентной компенсации АП, принимаемых с направлений боковых лепестков 
ДН антенны основного канала, сравнительно низкая. 

Повысить пропускную способность пеленгационного устройства 
РЛС позволит применение способа когерентной компенсации помех, при-
нимаемых с направлений боковых лепестков ДН антенны. Для этой цели 
можно использовать устройства, приведенные на рис. 5.35, 5.37.  

 
5.7. ПРОСТРАНСТВЕННАЯ СЕЛЕКЦИЯ 
       ИМПУЛЬСНЫХ ПОМЕХ 
  
Под импульсными помехами здесь будем понимать ответные им-

пульсные помехи (ОИП), которые излучает постановщик помех, предвари-
тельно разведав основные параметры зондирующих импульсов РЛС: не-
сущая частота, длительность импульса, период следования. 

Известными способами защиты от ОИП, используемыми в РЛС со-
временного парка, являются амплитудная и фазовая пространственные се-
лекции, которые позволяют подавлять ОИП, принимаемую с направлений 
боковых лепестков ДН антенны. 

 
5.7.1. АМПЛИТУДНАЯ ПРОСТРАНСТВЕННАЯ СЕЛЕКЦИЯ 
          ИМПУЛЬСНЫХ ПОМЕХ 
 
Подавление ОИП, принятых боковыми лепестками ДН основной ан-

тенны РЛС, осуществляется системой ПБО (рис. 5.45б), состоящей как, и 
система пеленгации (рис. 5.42), из основного и дополнительного приемных 
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каналов с ДН дополнительной антенны (рис. 5.45а), перекрывающей боко-
вые лепестки ДН основной антенны. 

Коэффициенты усиления антенны и приемника дополнительного ка-
нала выбираются таким образом, чтобы для помех, пришедших с направ-
ления боковых лепестков ДН антенны основного приемного канала, вы-
полнялось условие 

 
Uп1>Uп0,                                          (5.90) 

     
где Uп1 и Uп0 – амплитуды импульсов помехи на выходе дополнительного 
и основного приемных каналов. 

На выход схемы вычитания проходят сигналы только в случае 
Uп1>U1 и поэтому импульсные помехи, принятые боковыми лепестками 
ДН основной антенны, будут подавлены. 

Логарифмические усилители применены для расширения динамиче-
ского диапазона приемных каналов, чтобы обеспечивалось условие (5.90) 
при интенсивных ОИП. 

Кроме импульсных помех, в приемных каналах присутствуют некор-
релированные шумы, поэтому при сравнении огибающих сигналов воз-
можны случаи, когда сигналы, принимаемые основным лепестком ДН ан-
тенны, будут подавляться. На выходе вычитающего устройства шумы ка-
налов суммируются по мощности, что приводит к уменьшению вероятно-
сти обнаружения цели в РЛС с каналами ПБО. 
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Рис. 5.45. Устройство ПБО 
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Для повышения чувствительности приемного тракта при включен-
ном канале ПБО условие (5.90) должно выполняться при возможно мень-
шем коэффициенте усиления приемного тракта канала ПБО. При этом 
нужно увеличивать коэффициент усиления дополнительной антенны. Од-
нако его чрезмерное увеличение может привести к возникновению эффек-
та перекомпенсации помех и, следовательно, к подавлению слабых полез-
ных сигналов на выходе вычитающего устройства. Обычно на практике 
обеспечивают условие 

 
( ) ( )1 бл ,G Gβ ≈ β  

 
где 1G  – коэффициент усиления дополнительной антенныA1; 

      блG – коэффициент усиления основной антенны A0 в направлении боко-
вых лепестков (рис. 5.45а). 

Выполнить это условие в диапазоне 0 2β ≈ ÷ π  практически возможно 
только лишь при использовании нескольких слабонаправленных антенн. 

Для снижения вероятности подавления слабых сигналов шумовыми 
выбросами между выходом детектора огибающей дополнительного канала и 
схемой вычитания дополнительно включают ограничитель снизу. Уровень 
ограничения выбирают из условия допустимого снижения качества обнару-
жения полезных сигналов при включении системы ПБО. При Uогр=(4…5)σш 
включение канала ПБО при отсутствии ОИП практически не влияет на каче-
ство обнаружения полезных сигналов. 

 
 
5.7.2. ФАЗОВЫЙ СПОСОБ ПРОСТРАНСТВЕННОЙ СЕЛЕКЦИИ 
          ИМПУЛЬСНЫХ ПОМЕХ 
 
Принцип действия фазового способа пространственной селекции 

импульсных помех основан на использовании фазовых отличий импульс-
ной помехи, принятой по основному и дополнительному каналам.  

Фазовые центры основной и дополнительной антенн разнесены на 
базу d (рис. 5.46). 

Разность фаз между колебаниями U0 и U1 зависит от направления 
прихода радиоволн: 

 

       ( )2 sin ,d∆ϕ = π λ ⋅ ⋅ β  
 

Где β  – угол между нормалью к антенне и направлением на источник помех. 
Величина базы d выбирается таким образом, чтобы при приеме по-

мех по главному лепестку ДН основной антенны величина∆ϕ  была мень-
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ше 2π . В этом случае сигнал на выходе фазового детектора (рис. 5.46б) 
имеет положительную полярность и проходит на выход схем. При приеме 
помех с направлений боковых лепестков ДН основной антенны угол ∆ϕ  
будет больше 2π . Импульсы помехи на выходе фазового детектора будут 
отрицательной полярности и на вход схемы не проходят. Недостатком 
схемы рис. 5.46а являются жесткие требования к идентичности фазовых 
характеристик приемных каналов до фазового детектора. 

 

 
 

Рис. 5.46. Структурная схема фазовой системы защиты от импульсных помех (а); 
огибающая напряжения на выходе фазового детектора (б) 

 

 
 

Рис. 5.47. Структурная схема устройства защиты от импульсных помех способом 
«фазовой окраски» (а); векторные диаграммы напряжений на входе и выходе АФП 

(б, в); напряжение на выходе фазового детектора (г) 
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Для устранения этого недостатка применяется способ «фазовой ок-
раски», при котором применяются два приемных канала: основной и до-
полнительный. ДН антенны дополнительного канала перекрывает боковые 
лепестки ДН основной антенны (рис. 5.46а; 5.44). 

В такой системе в качестве критерия приема помехи основным или 
боковыми лепестками ДН основной антенны A0 используется соотношение 
амплитуд помехи в основном и дополнительном приемных каналах. Для 
исключения влияния различий коэффициентов передачи приемных трактов 
амплитудные различия помехи преобразуются в фазовые различия. 

Помехи с выходов основного U0 и дополнительного U1 приемных 
каналов поступают на амплитудно-фазовый преобразователь (АФП), в ко-
тором осуществляется их суммарно-разностная обработка (рис. 5.47а): 

 
UΣ = U0 + U1, 
UΔ = U0 – U1. 

 
Образующиеся суммарное UΣ и разностное UΔ напряжения имеют 

друг относительно друга определенные фазовые отличия, которые в зави-
симости от направления приема будут иметь одно из двух возможных зна-
чений: 

при приеме с направления главного лепестка основной антенны A0 
угол между векторами суммарного UΣи разностного UΔ сигналов будет 
острым ( )2< π λ  – рис. 5.47б; 

при приеме помехи с направлений боковых лепестков ДН основной 
антенны угол между векторами суммарного UΣ и разностного UΔ напряже-
ний будет тупым ( )2> π λ  – рис. 5.47в. 

Напряжения UΣ и UΔ поступают на фазовый детектор, с которого на-
пряжение Uфд (рис. 5.47г) поступает на пороговое устройство. Уровень по-
рога Uпор выбирается таким, чтобы на выход проходили только положи-
тельные сигналы, принятые с направления главного лепестка ДН основной 
антенны A0. Помехи, принятые с направлений боковых лепестков ДН ан-
тенны A0, на выход не проходят, так как их амплитуда будет ниже порого-
вого уровня или даже отрицательная. 

 
КОНТРОЛЬНЫЕ ВОПРОСЫ  
 

1. Основные технические характеристики систем защиты РЛС от АП. 
2. Каковы основные способы повышения индивидуальной защищенности 

РЛС от АП? 
3. Какими способами обеспечивается в РЛС частотная селекция сигналов и 

АП? 
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4. Каким образом достигается поляризационная селекция сигналов и помех? 
5. Какие типы АП могут быть скомпенсированы методами временной се-

лекции? 
6. Какие схемы обработки позволяют обеспечить селекцию сигналов и по-

мех по периоду следования? 
7. Какими мерами обеспечивается в РЛС пространственная селекция сиг-

налов и АП? 
8. В чем заключается принцип адаптивной пространственной селекции 

сигналов и непрерывных АП? 
9. Каким образом обеспечивается компенсация АШП в квадратурном и ге-

теродинном автокомпенсаторах? 
10. Каковы основные требования к ДН антенн основного и дополнитель-

ных каналов? 
11. Каковы основные особенности алгоритмов и устройств подавления 

АШП в РЛС с ФАР? 
12. Каковы основные способы сохранения формы главного лепестка ДН 

антенны ФАР? 
13. В чем заключаются основные отличия между согласованной и опти-

мальной ДН РЛС с ФАР при воздействии непрерывных АП? 
14. Каким образом ортогональное преобразование принимаемого сигнала 

ФАР обеспечивает сохранение формы главного лепестка ДН? 
15. В чем заключаются основные отличия АКП с выделенным основным 

каналом и равновесными каналами? 
16. Каким образом достигается выравнивание интенсивности АП в элемен-

тах ФАР? 
17. Каким образом обеспечивается сканирование главного лепестка ДН 

адаптивной ФАР? 
18. Какими преимуществами обладает устройство оценки ОКМП по срав-

нению с алгоритмом фильтрации прямой КМП? 
19. Какие основные задачи решает адаптивный обнаружитель полезного 

сигнала на фоне коррелированных помех? 
20. Какие ограничения накладываются при выборе ДН дополнительной антен-

ны при построении системы пеленгации ПАП с логарифмическими УПЧ? 
21. Каким образом осуществляется амплитудная пространственная селек-

ция импульсных помех? 
22. Какие ограничения накладываются при выборе базы между антеннами 

при фазовом способе пространственной селекции импульсных помех? 
23. Какой недостаток фазового способа пространственной селекции им-

пульсных помех компенсируется при использовании способа «фазовой 
окраски»? 

24. Какой критерий применяется при выборе уровня порога в способе «фа-
зовой окраски»? 

25. Какие общие недостатки присущи способам пространственной селек-
ции импульсных помех? 
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ГЛАВА  6  
СПОСОБЫ  И  УСТРОЙСТВА  ЗАЩИТЫ 
РЛС  РТВ  ОТ  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Пассивными называют помехи, создаваемые отражениями электро-

магнитной энергии от объектов, обнаружение которых не является задачей 
РЛС. 

По способу происхождения ПП могут быть естественными и искус-
ственными. К естественным ПП относятся колебания, создаваемые при-
родными отражателями (местными предметами, водной поверхностью, 
гидрометеорами, северным сиянием, турбулентностями атмосферы и т. п.). 
Искусственные ПП создаются преднамеренно при помощи противорадио-
локационных (дипольных) отражателей, ядерных взрывов. 

В зависимости от источников их образования ПП можно разделить 
на три класса: поверхностно-протяженные, объемно-распределенные, 
дискретные. 

К поверхностно-протяженным ПП относятся отражения от подсти-
лающей поверхности: земной, морской, характеристики которых зависят 
либо от вида земной поверхности, либо от состояния моря. 

К объемно-распределенным ПП относятся отражения от метеообра-
зований (дождь, снег, град, туман), которые называют гидрометеорами, и 
от облаков диполей и металлизированных лент. 

Помехи, относящиеся к классу дискретных, возникают из-за отраже-
ний от стай перелетных птиц, скоплений насекомых, неоднородностей ат-
мосферы, турбулентных образований, от оптически ненаблюдаемых объ-
ектов «ангелов» (дискретных неоднородностей в приземном слое тропо-
сферы). 

Кроме того, к ПП относятся также отражения от участков земной по-
верхности, находящихся на расстоянии, превышающем максимальную од-
нозначно определяемую ДО РЛС. Этот вид ПП называют помехами на n-м 
ходе развертки экрана индикатора. 

 
 
6.1.  СПОСОБЫ  ЗАЩИТЫ  РЛС  РТВ   
        ОТ  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Выделение полезного сигнала на фоне ПП основано на использова-

нии различий их параметров (от одного до нескольких). Вместе с тем по-
лезный сигнал и ПП представляют собой отраженный сигнал, поэтому их 
отличия могут быть сравнительно невелики. Указанное обстоятельство 
накладывает определенные трудности при построении систем защиты РЛС 
от ПП. Однако некоторые отличия сигнала и ПП объективно существуют и 
ниже будут рассмотрены. 
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6.1.1.  ОСНОВНЫЕ  ОТЛИЧИЯ  ЭХО-СИГНАЛОВ  ОТ  ЦЕЛЕЙ 
           И  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Пассивные помехи имеют следующие параметры: 
плотность распределения вероятностей амплитуды и мощности 

флюктуаций отраженного сигнала или ЭПР ПП; 
спектрально-корреляционные характеристики и их изменение во 

времени и пространстве; 
среднюю доплеровскую частоту и изменение ее во времени и про-

странстве. 
Для описания плотности распределения вероятности амплитуды 

отражений от ПП чаще всего берут модель помехи в виде множества 
независимых отражающих элементов, хаотично распределенных в про-
странстве элемента разрешения. В этом случае плотность распределе-
ния вероятностных значений амплитуды отраженного сигнала подчиня-
ется закону Рэлея: 

 
2

2 2( )= exp ,
σ 2 σ
U UP U

 −
⋅ ⋅ ⋅ 

   (6.1) 

 
где  U – амплитуда отраженного сигнала;  

2σ – дисперсия амплитуды. 
Распределение вида (6.1) характерно для местностей, покрытых гус-

той растительностью. Флюктуирующая составляющая отраженного сигна-
ла связана с перемещением отражателей под действием ветра, а постоян-
ная составляющая практически отсутствует. 

В случае существования одного доминирующего отражателя, окру-
женного рядом менее интенсивных отражателей, необходимо использовать 
распределение Райса: 

 
2

02 2 2
( )( )= exp ,

σ 2 σ σ
U U a aUP U I

 − −  ⋅ ⋅ ⋅ ⋅   ⋅   
  (6.2) 

 
где а – стационарная составляющая помехи; 
 

0 2
a UI ⋅ ⋅ σ 

– функция Бесселя нулевого порядка. 

 
Мощность результирующей ПП распределяется по экспоненциаль-

ному закону: 
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1(Р) exp ,PP
P P

− = ⋅ ⋅ 
 

    (6.3) 

 
где Р  – мощность результирующей ПП; P – средняя мощность ПП. 

Известно, что мощность отраженного сигнала пропорциональна 
ЭПР, поэтому в соответствии с формулой (6.3) закон распределения ЭПР 
можно записать следующим образом: 

 
1( ) expP −σ σ = ⋅ ⋅ σσ  

,     (6.4) 

 
где σ  – среднее значение ЭПР. 

Параметры всех приведенных выше распределений зависят как от 
источника ПП, так и от характеристик РЛС. 

В качестве меры интенсивности применяется такая характеристика, 
как отражательная способность источника ПП (коэффициент обратного 
рассеяния единичного объема или единичной площади поверхности) или 
удельная ЭПР o o( )v sσ σ – рис. 6.1. 
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Рис. 6.1. Зависимость удельной ЭПР от угла скольжения  
электромагнитной волны 

 
Поверхностно-распределенные помехи с помощью параметра osσ  

могут характеризоваться средней ЭПР единицы площади поверхности: 
 

0,5 и
П o П o

ДНА

Д с sin ,
2

p
s sS

L
⋅β ⋅ τ

σ = σ ⋅ = σ ⋅ ⋅ ⋅ ϕ  

 
где ПS  – площадь элемента разрешения;  
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     ϕ – угол скольжения (угол между направлением распространения па-
дающей волны и касательной к поверхности раздела двух сред в точке па-
дения радиоволны);  
      Д  – наклонная дальность от РЛС до элемента подстилающей поверх-
ности;  

      ДНАL – потери из-за аппроксимации ДНА. 
Поверхности, для которых o 0,1,sσ =  будут обладать ЭПР, равной   

0,1 м2 на каждый квадратный метр площади, облучаемой РЛС. 
Для объемно-распределенных источников ПП параметром является 

отражательная способность, характеризующая ЭПР единицы объема и 
имеющая размерность м2/м3. Средняя ЭПР в пределах каждого элемента 
разрешения: 

 
2

0,5 0,5 и
o П o 2

ДНА

Д с ,
2

p p
v vV

L
⋅ ε ⋅β ⋅ τ

σ = σ ⋅ = σ ⋅ ⋅
 

 
где 0,5 ,pε 0,5 pβ – ширина ДНА в вертикальной и горизонтальной плоско-
стях соответственно по уровню половинной мощности. 

При работе одной антенны на прием и передачу ДНА 2.L =  Для гаус-
совой аппроксимации ДНА и закона sin  x/x  значение ДНА 1,33.L =  

Обобщенная формула расчета коэффициента отражательной способ-
ности метеообразований в сантиметровом диапазоне волн имеет вид 

 
3

2
o 4

πσ | | ,
λv K Z= ⋅ ⋅     (6.5) 

 

где 2| K | 0,93=  – для дождя, снега и града; 16 1,62 10Z p−= ⋅ ⋅ – для дождя в 
м3; 

15 22 10Z p−= ⋅ ⋅ – для снега и града в м3; p – интенсивность выпадения 
осадков в мм/ч. 

Соотношение (6.5) справедливо для случая согласования поляриза-
ции отраженного сигнала с приемной антенной. Если закон поляризации 
отраженного сигнала не соответствует поляризации приемной антенны, то 
отражательная способность объемно-распределенного источника ПП 

 

o oσ 0,01σ .v v′ =  
 

Важной характеристикой ПП при разработке систем защиты и анали-
зе их эффективности является энергетический спектр отражений. Энерге-
тический спектр отражений от источников ПП можно записать в виде 
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2

2( ) (0) exp .
2 F

FN f =N
 −

⋅ ⋅ ⋅σ 
    (6.6) 

 
Здесь (0)N  – спектральная плотность мощности помехи на нулевой частоте;  

           Fσ – среднеквадратический разброс доплеровских частот, опреде-
ляемый среднеквадратическим разбросом радиальных скоростей переме-
щения 

rVσ элементарных отражателей, 
 

2 .rV
F

σ
σ = ⋅

λ
 

 
Из последнего соотношения следует, что чем короче длина волны, 

тем больше Fσ и шире энергетический спектр помехи. 
 

Осадки при
Vв= 3–6 км/ч
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Vв= 16–40 км/ч

 
 

Рис. 6.2. Нормированная спектральная плотность мощности помехи 

 
На рис. 6.2 приведены энергетические спектры основных видов ПП. 

Наиболее широкополосными, как следует из рис. 6.2, являются отражения 
от гидрометеоров. Наиболее узкополосными считаются отражения от 
местных предметов, а соответствующие им нормированные корреляцион-
ные функции ( )ρ τ  – медленно спадающие функции. 
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Для гауссовской формы спектра (6.6) нормированная корреляцион-
ная функция (модульное значение) имеет вид 

 
2 2 2( ) exp ( 2 ).fTρ = ⋅ − π ⋅σ ⋅ τ  

 
Величина коэффициента междупериодной корреляции ( )Tρ  зависит 

от периода следования импульсов. При T =  2,5 мс и λ = 10 см 0,99( )Tρ =  
для холмов с густым покровом леса при скорости ветра до 10 м/с;    

( )Tρ =0,46…0,74 для дождевых облаков при среднеквадратическом раз-
бросе скоростей (1,8…4) м/с. 

Статистические характеристики ПП, создаваемых облаками, изме-
няются на различных стадиях развития облака и зависят от метеорологиче-
ских условий – градиента скорости ветра по высоте и турбулентности ат-
мосферы. 

Одиночный полуволновый  дипольный отражатель  имеет ЭПР 

/2λσ =0,856 2 cos⋅λ ⋅ Θ (Θ – угол между осью диполя и направлением 
электрического вектора E электромагнитной волны, облучающей диполь). 
При 0Θ = /2λσ =0,856 2.⋅λ  

При расчетах ЭПР облака диполей обычно предполагают равноверо-
ятной любую пространственную ориентацию отдельно взятого диполя и 
поэтому учитывают среднее значение его ЭПР /2λσ =0,172 2.⋅λ Недостат-
ком дипольных отражателей как средства радиопротиводействия является 
их относительно малая диапазонность. Чтобы сделать облако дипольных 
отражателей широкодиапазонным, разрабатывают диполи разной длины. В 
первый момент после их сброса размеры облака малы и основное влияние 
на статистические характеристики помехи оказывает турбулентность со-
путной струи самолета-постановщика помех. В процессе рассеяния облака 
дипольных отражателей возрастает влияние турбулентности атмосферы, 
так как увеличиваются размеры их облака. 

При увеличении высоты ветер изменяется по направлению и скоро-
сти в широких пределах, причем абсолютная величина в ,V  как правило, 
возрастает. При увеличении высоты возрастает и величина градиента ско-
рости ветра. 

Имеются данные, что СКО значений разброса скоростей составляет 
(1…5) м/с, что в 10-сантиметровом диапазоне волн соответствует СКО 
значений расширения спектра доплеровских частот эха ПП (20…100) Гц. 
Как и в случае отражений от метеообразований, ширину доплеровского 
спектра отражений от дипольных отражателей определяет градиент скоро-
сти ветра, его радиальная составляющая, турбулентность и неравномер-
ность скоростей падения диполей. 
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Экспериментальные данные показывают, что турбσ =  0,6…1,3,            
а падσ ≤  0,45 м/с. 

Вращение антенны РЛС вызывает ухудшение междупериодного ко-
эффициента корреляции ПП главным образом для отражений от местных 
предметов, имеющих узкий спектр флюктуаций. Объяснить это явление 
можно не только флюктуациями отражений от каждого элементарного от-
ражателя за счет модуляции их ДН РЛС, но и изменением состава отража-
телей в импульсном объеме РЛС от периода к периоду следования зонди-
рующих импульсов. Величина междупериодного коэффициента корреля-
ции, учитывающего эффект вращения антенны РЛС, при колокольной ДН 
может быть определена по формуле 

 

вр 2
1( ) exp ,Т

М
− ρ =  

 
 

 
где M – число импульсов в пачке на уровне 0,61 по мощности. 

Число импульсов в пачке зависит как от ширины ДН и скорости 
вращения антенны, так и от частоты следования импульсов. 

На спектр флюктуаций ПП влияют нестабильность работы приемо-
передающей аппаратуры РЛС, наличие ограничения сигнала (нелиней-
ность) в приемном тракте и неидентичность каналов схем ЧПВ. 

Рассмотренные факторы, влияющие на статистические характери-
стики ПП, являются независимыми. Результирующая корреляционная 
функция может быть найдена как произведение частных корреляционных 
функций, учитывающих влияние описанных факторов. 

Для исследования характера общей корреляционной функции ПП 
воспользуемся моделью нестационарной ПП как наложения на белый шум 
совокупности мешающих отражений 1, 2,...,i n=  с комплексными ам-
плитудами ( ) .j i

i ib X t e ϕ⋅ ⋅ ⋅ Здес b – случайный рэлеевский амплитудный 
множитель ( ( ) 1),2M b = ϕ – равновероятная начальная фаза. 

Корреляционная функция комплексных амплитуд при независимых 
значениях ,ib iϕ имеет следующий вид: 

 

0
1Ф ( ) ( ) ( ) ( ).
2

n

i i
i=1

t, s =N t s + X t X s∗
Σ ⋅δ − ⋅∑      (6.7) 

 
Подобной функцией описываются колебания, отраженные от подстилаю-
щей поверхности, местных предметов или облака дипольных отражателей, 
наложенные на собственный шум приемника. Колебания ( ) ,j i

i ib X t e ϕ⋅ ⋅  от-
раженные элементами указанных помеховых образований, приходят с не-
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одинаковыми временными запаздываниями iτ и доплеровскими частотами 
.iF В обзорных радиолокаторах они модулируются (рис. 6.3) функцией 

времени и угловой координаты ( ),A iF t, β  в частности, вида ( / ).iF t −β Ω  

Введем среднюю мощность ПП ( , , ),P F⋅ β τ приходящуюся на еди-
ничные интервалы параметров , , F.β τ Средняя мощность ПП для интерва-

лов , , F∆β ∆τ ∆ определяется выражением ( , , ) , ,P F F.β τ ∆β ∆τ ∆  Каждую из 

функций ( )iX t можно выразить через функцию ( ),X t  описывающую 
зондирующий сигнал: 

 

( ( ) ( ) ( .ij2 F  t
i A i i i i i iX t) F t, X t e P , ,F ) F

⋅ ⋅
− π= β ⋅ − τ ⋅ ⋅ β τ ∆β ⋅∆τ ⋅∆   (6.8) 

 
Подставив выражения (6.8) в (6.7) и перейдя к пределу 

0,i∆β → 0,∆τ→ 0,F∆ → получим выражение корреляционной (авто-
корреляционной) функции помехи для двумерного ( , )τ β  пространствен-
ного распределения отражателей при одноканальном приеме: 

 
* *

0
(β,τ, )

1Ф ( , ) δ( ) ( ,β) ( ,β) ( τ) ( τ)
2 A A

F

t s N t s F t F s X t X sΣ = ⋅ − + ⋅ ⋅ − ⋅ − ⋅∫∫∫       

 
    2π ( ) (β, τ, ) β, τ, .j F t se F d d dF−⋅ ⋅Ρ       (6.9) 

 
Выражение (6.9) обобщается на случай трехмерного распределения 

отражателей и многоканального приема. Пусть зондирующий временной 
сигнал представляет собой периодическую последовательность радиоим-

пульсов 0( ) ( )
k

X t X t kT
∞

=−∞

= −∑  малой длительности иτ . Протяженность 

мешающих отражателей иατ в единицах времени запаздывания превышает 
длительность зондирующих ( )и иτ = ατ τ ,∆ > но не превышает полупери-
ода их посылки T/2; протяженность по угловой координате заметно по 
шире ДНА РЛС рис. 6.3. Определим общую автокорреляционную функ-
цию помехи. 

При принятых условиях имеем 
 

( )
( )

и

и

( ), если τ τ / 2,
(β,τ, )

0, если τ / 2 τ / 2.
P F kT

P F
kT T

 − <
=  < − <  
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Цель

Ωt

βi

cτi/2

FА(t–β/Ω)

i

 
 

 
Рис. 6.3. Модель облака ПП 

 
Произведение функций времени в формуле (6.9) – это произведение 

двух сумм: 
 

* *
0 0( τ) ( τ) ( τ) ( τ).

k l
X t X s X t kT X s T

∞ ∞

=−∞ =−∞

− ⋅ − = − − ⋅ − −∑ ∑      

 
Каждая сумма в фиксированный момент времени t (или s) имеет не 

более одного, отличного от нуля, слагаемого. Интеграл от произведения 

сводится (с точностью до множителя
2

0 ( ) d )X t t
∞

−∞
∫  к одинарной сумме 

0 ( )x
ν

t s νTρ − −∑ нормированных автокорреляционных функций коротких 

импульсов, в которой отлично от нуля самое большее одно слагаемое, но-
мер ν которого зависит от разности t s.−  Выражение (6.9) корреляцион-
ной функции для моментов t, s прихода помех преобразуется к виду 

 
0 0Ф ( , ) ( ) ( ) ( ) ( ).F FA x

v
t s N t s с t s t s t s vTΣ = ⋅δ − + ρ − ⋅ρ − ⋅ ρ − −∑    (6.10) 

 
Если мешающие отражения не принимаются, то 0Ф ( , ) ( ).t s N t sΣ = ⋅δ −  

Характер автокорреляционных функций (6.10) показан на рис. 6.4. 
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Рис. 6.4. Вид автокорреляционных функций:    а – АКФ ДНА РЛС; 

б – АКФ периодической последовательности зондирующих сигналов; 
в – АКФ ПП, связанная с перемещением дипольных отражателей под действием ветра; 

г – результирующая АКФ мешающих отражений 
 
Нестационарную ПП приближенно можно заменить стационарной с 

корреляционной функцией (6.10) для произвольных t, s. Стационарную 
помеху можно описать спектральной плотностью мощности: 

 

( ) ( ) 2
0 0( ) ( ) .j f

FA F x
v

N f N c vT e
∞

− π τ

−∞

= + ⋅ ρ τ ⋅ρ τ ρ τ −∑∫     (6.11) 

 
Энергетический спектр N(f) помехи позволяет проводить анализ си-

стем защиты с позиций частотной селекции. Соответствующий рис. 6.4 
график спектральной плотности мощности ПП представлен на рис. 6.5. 

 

N(f)
1/T

f

N0

f0  f0+Fдп  
 

Рис. 6.5. Энергетический спектр ПП 
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График спектральной плотности мощности ПП построен с учетом 
спектральной плотности мощности внутреннего шума N0 и имеет гребен-
чатую структуру. 

С целью пояснения рис. 6.5 периодическую функцию xρ  разложим в 
ряд Фурье: 

  

( )2πμτ
0ρ (τ) ρ (τ ) exp j

x x TT aµ
ν µ

ν= − =∑ ∑   

 
с коэффициентами ряда 

 
2

μ 0

2

1 2πμρ ( ) exp .
T

x
T

ja d
T T

−

Θ = Θ ⋅ − Θ 
 ∫   

 
Пределы интегрирования можно растянуть на бесконечность, так как 

длительность импульсов мала. Тогда 2
0 ( ) ,xa G fµ = где 0 ( )xG f – спек-

тральная плотность комплексной амплитуды. После подстановки выраже-
ния для 0 ( )xρ τ в формулу (6.11) получим 

 

( ) ( ) ( )0( ) exp 2 .FA FN f N c a j f T

∞

µ
µ −∞

µ = + ⋅ ρ τ ⋅ρ τ ⋅ − π − ⋅ τ  ∑ ∫    

 
Полученное преобразование Фурье произведения функций 

( ) ( )FA Fρ τ ⋅ρ τ  равносильно свертке спектров этих функций. Спектр функ-

ции ( )Fρ τ сводится к заданному ( ),Fρ спектр функции ( )FÀρ τ  соответ-
ствует с точностью до числового множителя квадрату модуля 

2( )FAG f спектральной плотности функции ( )AF t (ДНА). Отсюда 
 

( ) ( )
2 2

0 0( ) ( ) ,x FAN f N c G G f F F dFT T

∞

µ −∞

µ µ′= + ⋅ ⋅ − − ⋅Ρ ⋅∑ ∫    (6.12) 

 
где с' – новая постоянная. В отсутствие разброса доплеровских частот по-
мехи ( ) ( )F FΡ = δ и соблюдается равенство 

 

( ) ( )
2 2

0 0( ) .x FAN f N c G G fT T
µ

µ µ= + ⋅ ⋅ ⋅ −∑   (6.13) 
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Спектральная плотность мощности ПП 0( )  N f N− пропорциональ-
на, согласно выражению (6.13), квадрату спектральной плотности прини-
маемой сигнальной пачки (с учетом двойной модуляции пачки ДНА при 
передаче зондирующих сигналов и приеме эхо-сигналов). Формула (6.12) 
учитывает размытие гребней спектра и их смещение на ДF  за счет разбро-
са доплеровских частот помехи. 

Дискретные ПП (ДПП) на экранах индикаторов отображаются в виде 
целеподобных отметок, перемещающихся в ЗО РЛС. Тем самым они со-
здают помехи, имитирующие цели. 

Основными характеристиками этих отражений являются их ЭПР, 
скорость перемещения и высота распространения. 

ЭПР ДПП находится в пределах от 10-4 м2 до 10 м2. Скорость пере-
мещения составляет от 30 до 70 км/ч, а с учетом силы ветра радиальные 
скорости могут составлять до 4 км/мин. Количество отметок от ДПП может 
достигать сотен и нескольких тысяч. 

При совпадении статистических характеристик мощной ПП и эхо-
сигналов от целей имеет место маскировка воздушных объектов. 

Проведенные исследования отражений от ПП позволяют выявлять 
основные отличия эхо-сигналов от целей и ПП: 

самолеты, ракеты и другие цели, как правило, являются точечными 
объектами, а источники маскирующих ПП – распределенными, что приво-
дит к отличию последних сигналов в длительности как отдельных импуль-
сов, так и пачки сигналов от ПП; 

радиальная скорость перемещения целей в большинстве случаев зна-
чительно превышает скорость перемещения источников ПП, что приводит 
к отличиям в частоте отраженных сигналов на величину Д ;F  

форма источников ПП в виде  гидрометеоров  близка  к  сферической, 
а реальные цели в большинстве случаев имеют форму, не обладающую та-
ким свойством, что обуславливает отличия в поляризации сигналов, отра-
женных от гидрометеоров и целей. 

Итак, основными классами параметров, по которым различаются 
сигналы и ПП, являются: энергетические, пространственные, поляризаци-
онные, частотные, траекторные и др. На этой основе и базируются различ-
ные способы (методы) защиты РЛС от ПП. 

 
 
6.1.2.  ПОКАЗАТЕЛИ  ЗАЩИЩЁННОСТИ  РЛС  РТВ  
           ОТ  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Системы защиты РЛС от ПП предназначены для выделения полез-

ных сигналов, отражённых от воздушных объектов,  при  наличии  меша-
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ющих отражений от ПП. Качество работы РЛС в условиях воздействия ПП 
(помехозащищённость) принято оценивать следующими характеристиками: 

коэффициентом прохождения передачи полезного сигнала Кс; 
коэффициентом подавления ПП Кп; 
коэффициентом подпомеховой видимости Кпв; 
коэффициентом улучшения отношения сигнал/помеха Ку; 
коэффициентом изменения потерь КL; 
линейной плотностью пачек дипольных отражателей на единицу пути. 
Рассмотрим указанные характеристики подробнее. 
1. Коэффициент прохождения (передачи) полезного сигнала по 

напряжению (мощности) определяется как отношение напряжения (мощ-
ности) сигнала на выходе системы защиты от ПП к напряжению (мощно-
сти) сигнала на входе: 

 
свых свых

си сp
свх свх

; .U PK K
U P

= =  

 
2. Коэффициент подавления ПП расчитывается как отношение мощ-

ности помехи на входе системы защиты к мощности помехи на её выходе: 
 

пвх
П

пвых

.PK
P

=  

 
Определяя мощности помехи на входе системы защиты 

2 2
пвх пвх пвх[ ]P M U= σ = и выходе ( )2 2

пвых пвых пвх пвх[ ( ,)]P M U t U t T= σ = − −  
например, для устройства ЧПВ, после несложных преобразований получа-
ем выражение для коэффициента подавления помехи: 

 

[ ]{ }П
1 ,

2 1 ( )
K

T
=

−ρ
 

 

 где ( ) ( )пвх пвх2
пвх

1   { ( )}T M U t U t T
 

ρ = ⋅ ⋅ − σ 
– межпериодный коэффициент 

корреляции флюктуаций ПП. 
Коэффициент подавления ПП сравнительно легко измеряется, одна-

ко он является неполной характеристикой системы защиты, так как не учи-
тывает качества прохождения полезного сигнала и влияния собственных 
шумов приёмного устройства. 

3. Коэффициент подпомеховой видимости находят как отношение, 
показывающее, на сколько средняя мощность сигнала от цели Рсвх на входе 
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системы защиты от помех может быть меньше интенсивности ПП Рпвх на 
входе системы защиты, при которой обеспечивается обнаружение Д=Дзад и 
ложной тревоги F = Fзад. 

Вероятности правильного обнаружения и ложной тревоги обычно 
выбираются равными Д = 0,5 и Д = 0,8, а F = 10-6. При этом считается, что 
плотность распределения радиальных скоростей обнаруживаемых целей 
равномерна в пределах диапазона допустимых скоростей. 

 
задпвх

ПВ
задсвх

Д = Д ,
= .

PK
F FP

=  

 
Из определения КПВ следует, что он характеризует способность РЛС 

обнаруживать сигнал на фоне интенсивных ПП. Этот параметр зависит не 
только от характеристик системы подавления ПП, но и от используемого 
алгоритма обнаружения сигнала. 

4. Коэффициент улучшения отношения сигнал/помеха показывает, 
во сколько раз отношение сигнал/помеха на выходе системы защиты 
больше отношения сигнал/помеха на её входе: 

 
свых

пвых
У

свх

пвх

.

P
PK P

P

=

 
 
Коэффициент улучшения отношения сигнал/помеха может исполь-

зоваться в качестве общего показателя эффективности системы защиты от 
помех, так как учитывает одновременно качество прохождения полезного 
сигнала и подавление ПП. 

Учитывая, что cвых

cв
сp

х

,P K
P

=
  
а пвх

п
пвых

,P K
P

=
 
получаем 

 
2

У сp П си П.K K K K K= ⋅ = ⋅  
 
В последнем выражении предполагается, что сигнал от цели имеет 

постоянную амплитуду, радиальная скорость цели вероятна для всего диа-
пазона скоростей. Помеха является узкополосной с центральной частотой, 
которая совпадает с центром полосы режекции фильтра ПП, а приёмник 
обладает сколь угодно большим динамическим диапазоном. 

С учётом большого динамического диапазона приёмной системы со-
отношение для УK  можно представить иначе. Если учесть, что для соб-
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ственных шумов приёмного устройства также сохраняется свойство равно-
вероятности распределения по частотному диапазону, то справедливо со-
отношение 

cвых швых

свх швх

.P P
P P

=  

 

Соотношение швых

швх

P
P

 – коэффициент усиления собственных шумов 

приёмной системы системой защиты от ПП, т. е. её коэффициент шума. 
Тогда  

 

У ш П.K K K= ⋅  
 
Заметим, что в некоторой литературе под коэффициентом улучше-

ния отношения сигнал/помеха понимают коэффициент подпомеховой ви-
димости с аналогичным определением. 

5. Коэффициент изменения потерь КL при включении аппаратуры 
защиты от ПП. Числовое значение КL зависит от технической реализации 
устройств защиты от ПП и составляет в среднем 3–5 дБ. Последняя цифра 
относится к системам защиты, у которых устройство ЧПВ выполнено на 
потенциалоскопах. Если в системе защиты от ПП на видеочастоте исполь-
зуется только один канал (без разделения на квадратурные каналы), то ко-
эффициент потерь КL дополнительно увеличивается на 2 дБ. 

При КL = 3 дБ включение системы защиты от ПП на базе устройств 
ЧПВ с двукратным вычитанием при отсутствии ПП приводит к снижению 
ДО РЛС на 20 %. Это обстоятельство приводит к необходимости примене-
ния в РЛС устройств, обеспечивающих автоматическое включение и вы-
ключение систем зашиты от ПП при наличии и отсутствии последних со-
ответственно. 

6. На практике помехозащищённость РЛС оценивается линейной 
плотностью пачек дипольных отражателей на единицу пути (числом пачек 
дипольных отражателей Nп, сбрасываемых на 100 м пути), при которой 
обеспечиваются заданные характеристики обнаружения цели с указанной 
ЭПР ц.σ  Значения Кпв и Nп связаны прямо пропорциональной зависимо-
стью. Так, при радиальной ориентации полосы отражателей отношение 
мощности помехи к мощности сигнала на входе системы защиты от ПП 
(при условии линейной обработки в приёмном тракте) 

 
и

пач п
свых

свх ц

σ
,

100σ

τ
2

N cP
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⋅ ⋅ ⋅
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где пачσ  – ЭПР стандартной пачки дипольных отражателей. 
С учётом выражения для Кпв и последнего соотношения следует, что 

допустимая линейная плотность дипольных отражателей при радиальной 
их полосе 

 

ПВ
П.доп

и па

ц

ч

200
.

σ
σ

K
N

c τ
⋅ ⋅

=
⋅ ⋅

 

 

При КПВ = 15–25 дБ (30–300 единиц) и пачσ 50=  м2, цσ 1=  м2,    

иτ 1 = мкс допустимая линейная плотность дипольных отражателей 
 

п.доп
пач

м
0,4…4  .

100 
N =  

 
Если полоса отражателей имеет тангенциальную ориентацию, то 
 

п 0,5cвых
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.

 
N …=  

Современные средства воздушного нападения способны создавать 
ПП на значительном протяжении маршрута полёта с плотностью 

п
пач

1 2 
100м

,
 

N …= а в зоне огневых средств – до 
пач

10
10 12

0м
.

 
…  Следователь-

но, защищённость РЛС от ПП должна быть на высоком уровне. 
 
 
6.1.3.  ОСНОВНЫЕ  СПОСОБЫ  ЗАЩИТЫ  РЛС  РТВ  
           ОТ  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Защищённость РЛС от ПП обеспечивается на основе использования 

следующих основных отличий между характеристиками полезных сигна-
лов и помех: 

пространственных; 
поляризационных; 
частотных (спектральных). 
На основе указанных отличий разработаны способы селекции сигна-

лов на фоне ПП. Сложность выделения полезных помех обусловлена тем, 
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что ПП, как и полезный сигнал, представляет собой эхо-сигнал и, следова-
тельно, имеет большое структурное сходство с полезным сигналом. Разли-
чия в амплитуде и протяжённости сигнала и помехи могут быть использо-
ваны для подавления помехи и выделения сигнала лишь в частных случа-
ях, когда цель находится вне облака отражателей. Для выделения сигнала 
на фоне ПП, когда между ними нет пространственных отличий, может 
быть использован метод частотной (скоростной) селекции или поляриза-
ционной селекции в случае отражений от метеообразований. 

Сложная задача повышения защищённости перспективных РЛС от 
ПП до требуемого уровня может быть решена лишь с помощью комплекса 
мер, предусматриваемых при проектировании и обеспечивающих: 

уменьшение мощности ПП на входе приёмного устройства;  
сужение спектра флюктуаций помехи;  
оптимизацию системы обработки сигналов на фоне ПП в простран-

стве параметров, где наблюдаются наибольшие различия сигналов и помех. 
Рассмотрим основные направления повышения помехозащищённо-

сти РЛС от ПП. 
 
 
6.1.3.1. Пространственная  селекция 

 
Мощность отражения от источников ПП равна сумме мощностей от-

ражений от совокупности отражателей данного разрешаемого объёма (рис. 
6.3). Чем меньше разрешаемый объём, тем меньше в нём будет отражате-
лей и тем меньше будет мощность ПП (при этом предполагается, что раз-
меры цели меньше разрешаемого объёма и мощность полезного сигнала 
остаётся постоянной). Поэтому повышение разрешающей способности 
РЛС по дальности и угловым координатам является важной мерой повы-
шения их защищённости от ПП. 

В РЛС с небольшой дальностью действия для обеспечения высокой 
разрешающей способности по дальности целесообразно использовать корот-
кие «гладкие» (без внутриимпульсной модуляции) зондирующие импульсы. 
Они не дают побочных импульсов при обработке в оптимальном фильтре и 
характеризуются сравнительной простотой формирования и обработки. 

В РЛС дальнего обнаружения требуется большая энергия зондиру-
ющего сигнала, обеспечить которую при коротких импульсах затрудни-
тельно. Поэтому в таких РЛС более эффективно применение протяжённых 
во времени широкополосных сигналов с разрешающей способностью по 
дальности в десятки метров. Трёхкоординатные РЛС,  особенно перспек-
тивные, обладают более высокими разрешающими способностями как по 
дальности, так и по обеим угловым координатам. 

Угловая селекция возможна при различных угловых положениях це-
лей и источников ПП. Подобная ситуация возникает, например, при 
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наблюдении целей на фоне отражений от подстилающей поверхности. При 
одноантенном варианте РЛС и различных значения коэффициента усиле-
ния антенны ( ) ( )ц ц

ц мпσ / σ рад.G G  Указанное отношение можно увели-
чить следующими способами: формированием провалов в ДН приёмной 
антенной системы под углом места мпσ  (как и в случае защиты от АШП); 
отрывом ДНА от подстилающей поверхности (при обнаружении целей на 
средних и больших высотах); применением антенн с резким спадом коэф-
фициента усиления на нулевых углах места и, в частности, остронаправ-
ленных антенн. 

 
 

6.1.3.2. Поляризационная  селекция 
 

Данный вид селекции применяется для выделения сигналов на фоне 
отражений от источников, обладающих особенностями в поляризации ра-
диоволн. К указанным источникам ПП относятся гидрометеоры и диполь-
ные отражатели. Поляризационные эллипсы эхо-сигналов от целей и по-
добных источников ПП имеют существенные отличия. 

Поляризационную структуру электромагнитной волны определяют 
следующие параметры (рис. 6.6): 

угол пространственной ориентации эллипса поляризации ψ;  
коэффициент эллиптичности эл / 1;К a b= ≤  
направление вращения вектора напряжённости электрического поля. 

 
 

y

x

a
b

ψ

  
 

Рис. 6.6. Поляризационная структура электромагнитной волны 
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Гидрометеоры имеют форму, близкую к сферической. Сферическая 
форма отражателя не изменяет поляризацию электромагнитной волны при 
отражении. Поэтому при облучении гидрометеоров волной с круговой по-
ляризацией отражённая волна будет иметь также круговую поляризацию, 
но противоположное направление вращения вектора напряжённости элек-
трического поля по сравнению с излучённой волной. 

Антенна РЛС, удовлетворяющая принципу взаимности, принимает 
электромагнитную волну той же поляризации, что и излучает. Если, напри-
мер, излучается волна круговой поляризации с правым направлением враще-
ния вектора напряженности электрического поля, то волна с левым направ-
лением вращения приниматься не будет. Поэтому в идеальном случае отра-
жённые сигналы от гидрометеоров антенной РЛС приниматься не будут. 

 
1 2 3

4

АП

)

   
      

  
          

 
 

а) 
 

Излучение

Прием сигналов
 от гидрометеоров

Прием сигналов
 от целей

 
б) 
 

Рис. 6.7. Устройство селекции сигналов целей на фоне отражений от метеообразований: 
а – структурная схема устройства; б – векторные диаграммы напряжённости 

электрического поля в элементах устройства селекции 
 
Реальные цели в подавляющем большинстве имеют форму, не обла-

дающую центральной симметрией. Вследствие этого при их облучении 
электромагнитной волной с круговой поляризацией отражённая волна бу-
дет иметь эллиптическую поляризацию. Такая волна может быть представ-
лена в виде совокупности двух электромагнитных волн с круговой поляри-
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зацией, различающихся величиной и направлением вращения вектора 
напряжённости электрического поля. Поэтому сигналы от целей будут 
приниматься антенной РЛС, но с ослаблением. Степень ослабления сигна-
ла тем больше, чем меньше напряжённость электромагнитной волны с по-
ляризацией, совпадающей с поляризацией антенны РЛС. 

В РЛС с зеркальной антенной для формирования электромагнитной 
волны с круговой поляризацией необходимо иметь два ортогонально ори-
ентированных облучателя и рефлектор в виде сплошного зеркала или сет-
ки с прямоугольными ячейками. На облучатели необходимо подавать 
электромагнитные волны с одинаковой мощностью и сдвигом по фазе на 

π 2± (знак «+» или «–» определяет направление вращения вектора 
напряжённости электрического поля). Устройство поляризационной се-
лекции отражений от гидрометеоров приведено на рис. 6.7. 

Деление мощности зондирующего сигнала между облучателями и 
сдвиг по фазе на π 2 в РЛС сантиметрового диапазона осуществляется с 
помощью волноводного щелевого моста (секция 2), а пространственный 
сдвиг на π 2  – за счёт скрутки одного из питающих волноводов (секция 1). 

Направления векторов напряжённости электрического поля, поясня-
ющие принцип формирования круговой поляризации при излучении и 
принцип селекции отражённых сигналов при приёме, показаны на рис. 6.7, 
б. Сигналы, отражённые от гидрометеоров, складываются в фазе в том 
плече щелевого моста, к которому подключена поглощающая нагрузка 
(секция 3), а сигналы от целей с поляризацией противоположного враще-
ния вектора напряжённости электрического поля складываются в фазе в 
плече щелевого моста, подключённого к антенному переключателю  (сек-
ция 4). 

На практике гидрометеоры имеют неидеальную сферическую форму 
и значение коэффициента подавления отражённых от них сигналов суще-
ственно зависит от значения коэффициента эллиптичности эл .К  Приемле-
мые величины коэффициента подавления отражений от гидрометеоров до-
стигаются при эл 0,6.К >  

Сигналы, отражённые от целей, также будут ослаблены. Экспери-
ментально установлено, что средний уровень сигналов, отражённых от це-
лей при круговой поляризации электромагнитной волны, на 6…8 дБ ниже, 
чем в аналогичной ситуации, но при линейной поляризации электромаг-
нитных волн. Вследствие этого выигрыш в отношении с пп/ ,P P  получае-
мый за счёт использования волн с круговой поляризацией, будет ниже на 
ту же величину. 

Усреднённые величины коэффициента подавления составляют: для 
дождей – 20…25 дБ, для снега – 8…12 дБ. Если учесть ослабление полез-



 
391 

 

ного сигнала при круговой поляризации, то при снегопаде значительного 
выигрыша в качестве обнаружения целей не происходит. 

Ослабление отражений от метеообразований может быть достигнуто 
и при других поляризациях зондирующих сигналов. При этом нужно обес-
печить возможность изменять поляризационные параметры антенны при 
переходе из режима излучения в режим приёма (например, излучать элек-
тромагнитные волны горизонтальной поляризации, а принимать ортого-
нальной поляризации, т. е. вертикальной). Так как при отражении от изо-
тропной цели изменения поляризационных параметров не происходит, то 
волна, отражённая от гидрометеоров, будет той же поляризации, что и из-
лучённая, и приниматься такой антенной не будет. 

Для выбора наилучшей поляризации облучающей волны, в зависи-
мости от поляризационных свойств целей, в волноводном тракте РЛС 
должно быть предусмотрено устройство (например, вращающееся сочле-
нение), позволяющее поворачивать облучатель относительно оси антенны. 
Такой поворот не будет существенно влиять на интенсивность отражений 
от метеообразований из-за сферической формы, но может заметно влиять 
на интенсивность сигналов, отражённых от целей, не обладающих свой-
ством центральной симметрии. 

 
 
6.1.3.3. Частотная  (скоростная)  селекция 
 
Энергетический спектр, отражённый от источников ПП при коге-

рентном периодическом зондирующем сигнале, как и спектр эхо-сигналов 
от целей, имеет гребенчатую структуру (рис. 6.8) с интервалом между 
гребнями, равным частоте повторения зондирующих сигналов. 

Минимально возможная ширина отдельных гребней спектра помехи 
определяется длительностью пачки и на уровне 0,5 равна П1 ( ),M T⋅  где  
М – число импульсов в пачке. 

Спектр отражённых сигналов (как и спектр одиночного отражённого 
сигнала) смещён по частоте на величину дпсрF  – средней доплеровской ча-
стоты помехи. Реально ширина гребней спектра отражённых от ПП сигна-
лов оказывается большей, что обусловлено рядом причин: 

а) взаимным хаотическим перемещением дипольных отражателей в 
импульсном объёме РЛС под действием ветра, что приводит к межпериод-
ному случайному изменению амплитуды и фазы помехи и, следовательно, 
к расширению её спектра; 

б) вращением (сканированием) ДНА, в результате чего часть отража-
телей в импульсном объёме обновляется от периода к периоду следования 
зондирующих импульсов, что вызывает амплитудные и фазовые флюктуа-
ции помехи; 
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в) нестабильностями параметров РЛС (частоты и амплитуды зонди-
рующих сигналов, длительности импульсов, периода их следования, ча-
стоты местного и когерентного гетеродинов, параметров системы меж-
дупериодной обработки пачки), которые вызывают дополнительные ам-
плитудные и фазовые флюктуации помехи. 
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Рис. 6.8. Спектры сигналов: а – одиночного зондирующего и отражённого от источника 
ПП (пунктир) сигналов; б – спектр пачки отражённых когерентных сигналов от 

источника ПП ( )N f и собственных шумов приёмного устройства 0N  

 
Расширение гребней спектра ПП затрудняет выделение методом ча-

стотной селекции слабых полезных сигналов на фоне интенсивной ПП. 
Нестабильности параметров РЛС старого парка и, в первую очередь, не-
стабильности частоты магнетронного генератора и местного гетеродина 
ограничивают возможность получения коэффициента подпомеховой ви-
димости на уровне пв 15 20K ≈ … дБ. Поэтому в современных и перспек-
тивных РЛС, прежде всего, принимаются меры по повышению стабильно-
сти частоты зондирующего сигнала и местного гетеродина приёмного 
устройства. 

Однокаскадные РПУ, имеющие сильную связь с антенной, ком-
плексное сопротивление которой изменяется в значительных пределах в 
процессе обзора пространства, не могут обеспечить высокую стабильность 
частоты генерируемых колебаний. Поэтому передающие устройства со-
временных РЛС строятся по многокаскадной схеме и включают в себя ма-
ломощный возбудитель и несколько каскадов усилителей мощности. Ста-
бильность частоты таких передающих устройств, определяемая стабильно-
стью возбудителя, на несколько порядков выше, чем у однокаскадного пе-
редатчика. Это объясняется тем, что конструкция маломощных возбудите-
лей позволяет сравнительно просто обеспечить стабилизацию частоты, и 
тем, что возбудитель может быть слабо связан с нагрузкой (первым каска-
дом усилителя мощности), которая является более стабильной по сравне-
нию с входным сопротивлением антенны. 
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Сужение спектра ПП обеспечивается также уменьшением скорости 
вращения антенны (скорости сканирования ДН), так как при этом увеличи-
вается длительность пачки отражённых сигналов (сужаются гребни спек-
тра) и уменьшается скорость обновления отражателей в импульсном объё-
ме. Значительные возможности в этом направлении будут иметь трёхкоор-
динатные РЛС с ФАР, которые позволяют в течение достаточного дли-
тельного времени просматривать отдельные области пространства остро-
направленным в обеих плоскостях лучом. 

Кроме того, сужение спектра флюктуаций помехи (значит, и повы-
шение пв )K  достигается увеличением частоты повторения зондирующих 
импульсов П ,F  так как при этом возрастает межпериодный коэффициент 
корреляции ПП (также уменьшается скорость обновления диполей в им-
пульсном объёме и меньше изменяется их положение в пространстве). По-
этому для повышения эффективности подавления ПП необходимо значи-
тельное увеличение частоты повторения ПF  зондирующих сигналов. Так, в 
РЛС 19Ж6 величина ПF  достигает 1 500 Гц. 

Оптимизация обнаружения когерентного сигнала ( )X t на фоне не-
белого шума, т. е. в условиях воздействия ПП со спектральной плотностью 
мощности ( ),N f реализуется в процессе оптимальной фильтрации при-
нимаемых колебаний с частотной характеристикой фильтра  

 
02 π*

c( ) ( ) ( )j f tK f g f e N f− ⋅ ⋅ ⋅ ⋅= ⋅    (6.14) 
 

или его АЧХ 
 

c( ) ( ) ( ).K f g f N f=     (6.15) 
 
При 0( )N f N=  (т. е. при приеме сигналов на фоне собственных 

шумов) характеристики (6.14), (6.15) переходят в характеристики согласо-
ванного фильтра. 

Оптимальную частотную характеристику (6.14) можно представить 
произведением двух частотных характеристик: 

 
02 π*

1 2 c( ) ( ) ( ) 1 ( ) ( ) ( ) ,j f tK f K f K f N f g f e N f− ⋅ ⋅ ⋅ ⋅   = ⋅ = ⋅ ⋅     
  (6.16) 

 
которые представляют последовательное соединение двух фильтрующих 
цепей. Фильтр с характеристикой 1( ) 1 ( )K f N f= обеляет выходной 

спектр помехи: 2
1 ( ) ( ) const.K f N f⋅ = Второй фильтр согласован с сигна-

лом, прошедшим обеляющий фильтр и получившим в общем случае ча-
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стотные искажения. В отличие от согласованных характеристики (6.14), 
(6.15) предусматривают режекцию (подавление) наиболее интенсивных 
составляющих помехи. Несмотря на возможное подавление отдельных 
спектральных составляющих сигнала результирующее отношение сиг-
нал/помеха повышается. Принцип частотной селекции показан на рис. 6.9.  
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Рис. 6.9. Амплитудно-частотные спектры полезного сигнала, ПП  

и АЧХ оптимальных фильтров 
 
На рис. 6.9а показан амплитудно-частотный спектр когерентной пач-

ки периодических радиоимпульсов с прямоугольной огибающей, а на рис. 
6.9б – спектр мощности ПП с аддитивной смесью внутренних шумов при-
емника. На рис. 6.9в приведена АЧХ оптимального фильтра с провалами, 
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обеспечивающими подавление гребней спектра помехи, и максимумами, 
совпадающими с гребнями спектра полезного сигнала и обеспечивающими 
его когерентное накопление. 

Когерентное накопление импульсов полезных сигналов (рис. 6.9в) 
представляет собой сравнительно сложную техническую задачу и не все-
гда реализуется практически (особенно при аналоговой обработке сигна-
лов). Поэтому когерентное накопление часто заменяется некогерентным. 
Когерентность накопления реализуется при этом только в пределах дли-
тельности радиоимпульсов. Наблюдаются все эти импульсы на фоне ме-
шающих отражений совокупного пачечного сигнала. Эта ситуация создает 
условия для межпериодной когерентной компенсации отражений от ПП, 
которая обеспечивается за счет провалов АЧХ (рис. 6.9г) в системе обра-
ботки эхо-сигналов. 

Возможный принцип реализации частотной характеристики (рис. 6.9в) 
при использовании межпериодной когерентности полезного сигнала при-
веден на рис. 6.10. 
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Рис. 6.10. Структурная схема системы оптимальной фильтрации сигналов  
на фоне отражений от ПП 

 
Оптимальная частотная характеристика формируется в результате по-

следовательного соединения трех линейных фильтров: согласованного 
фильтра одиночного радиоимпульса (СФОИ); гребенчатого фильтра подав-
ления спектра ПП (ГФП) с провалами в АЧХ на частотах ( )П0 дп ,n

Tf F− +  
где 0, 1, 2,...;n =  и одного (или М) гребенчатых фильтров накопления 
(ГФН), перекрывающих диапазон однозначного измерения радиальных ско-
ростей целей (диапазон доплеровских добавок частоты дц1 дц2( , ,...)F F . Вы-
ходы ГФН подключаются к детекторам. Реализация АЧХ приведенной на 
рис. 6.9г достигается технически более просто (рис. 6.11). 
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СФОИ НКНДГФП
 

 
Рис. 6.11. Структурная схема системы квазиоптимальной фильтрации  

сигналов на фоне отражений от ПП 
 

В схеме рис. 6.11 когерентное накопление заменено некогерентным, т. е. 
последетекторным. Поэтому в схеме нет ряда гребенчатых фильтров 
накопления, рассчитанных на различные скорости целей, нет и возможно-
сти измерения скорости целей или автосопровождения по скорости. Здесь 
реализуется когерентная компенсация помехи (межпериодная обработка 
колебаний) при некогерентном накоплении сигнала соответственно в неко-
герентном накопителе (НКН). 

Роль ГФП в схеме рис. 6.11 выполняют квазиоптимальные ре-
жекторные фильтры (РФ), в качестве которых на практике применяются 
устройства, называемые системами СДЦ.  

Подавление спектральных составляющих ПП в данных схемах осу-
ществляется методом ЧПВ колебаний.  

На практике в РЛС находят применение различные типы систем 
СДЦ, классифицируемых по следующим признакам: 

1) по способу устранения случайной начальной фазы эхо-сигналов в 
РЛС с некогерентной последовательностью зондирующих импульсов: 

а) системы СДЦ с эквивалентной внутренней когерентностью; 
б) системы СДЦ с внешней когерентностью; 
в) системы СДЦ с истинной когерентностью; 

2) по частоте, на которой производится ЧПВ колебаний: 
а) системы СДЦ с ЧПВ на видеочастоте; 
б) системы СДЦ с ЧПВ на промежуточной частоте; 

3) по кратности ЧПВ: 
а) системы СДЦ с однократным ЧПВ; 
б) системы СДЦ с многократным (двух-, трех- и более кратным) ЧПВ; 

4) по способу настройки параметров (частотных характеристик) системы: 
а) системы СДЦ с ручной настройкой; 
б) самонастраивающиеся системы СДЦ; 

5) по элементной базе: 
а) аналоговые системы СДЦ; 
б) дискретно-аналоговые системы СДЦ; 
в) цифровые системы СДЦ. 
Используются и другие признаки классификации СДЦ, в частности, 

методы СДЦ, по которым системы защиты РЛС от ПП можно разделить на 
следующие группы: 

пространственно-временные (углоскоростные) системы селекции; 
скоростные (частотные); поляризационные; траекторные. 
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6.2.  ОБОБЩЕННАЯ  СТРУКТУРНАЯ  СХЕМА 
        СИСТЕМЫ  ПОДАВЛЕНИЯ  ПАССИВНЫХ  ПОМЕХ 
 
Обнаружитель сигнала на фоне ПП, имеющей в своем составе гре-

бенчатый фильтр подавления (рис. 6.10, 6.11), должен производить «выбе-
ливание» помехи (подавлять, ослаблять гребни) в спектре пачки ПП, т.е. 
превращать неравномерный спектр ПП (рис. 6.9, б) в равномерный. По-
скольку в реальных условиях соотношение спектральных плотностей ПП и 
шума, форма и ширина гребней спектра могут существенно изменяться, то 
требуется соответственное изменение АЧХ ГФП. Поэтому в существую-
щих РЛС используются ГФП квазиоптимальные, состоящие из когерентно-
импульсной аппаратуры (КИА) и РФ (рис. 6.12). 

 
ГФП

СФОИ РФКИА
Uвх Uвых

  
 

Рис. 6.12. Структурная схема квазиоптимального ГФП 

 
Техническая реализация ГФП возможна при использовании коге-

рентного режима работы импульсной РЛС. 
Рассмотрим различия обработки некогерентной и когерентной пачек 

импульсов, отраженных от движущейся цели на фоне ПП. 
Известно, что форма спектра некогерентной пачки импульсов совпа-

дает со спектром одиночного импульса. Ширина спектра одиночных зон-
дирующих импульсов РЛС значительно больше максимально возможного 

значения доплеровской частоты ( и
и

2П ,
τ

= r
Д

2 ,
λ
VF = где rV – радиальная 

скорость цели (облака ПП), λ – длина волны зондирующего сигнала). В 
этом случае (рис. 6.8, а) спектр помехи п ( )g f  с доплеровским смещением 
частоты дпF  и спектр полезного сигнала c ( ),g f  доплеровская частота ко-
торого равна дс ,F  практически совпадают (отличаются друг от друга сме-
щением на дс дпF F−  по частоте, которое мало по сравнению с несущей ча-
стотой ).f Непосредственно отфильтровать такие сигналы невозможно. 

Чтобы фильтрация некогерентного импульсного сигнала на фоне от-
ражений от ПП была эффективной, ширина спектра зондирующего им-
пульса должна быть меньше доплеровской частоты ПП. Необходимая при 
этом длительность зондирующих импульсов должна быть увеличена 
настолько, чтобы стать соизмеримой с периодом их повторения П.T  
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В случае когерентного сигнала энергетический спектр пачки отра-
женных импульсов становится дискретным или линейным, а при ограни-
ченном числе импульсов М в пачке – гребенчатым (рис. 6.8, б; рис. 6.9б). 
При неподвижном отражателе гребни спектра помехи располагаются на 
частотах 0 П ,f n F± ⋅  а гребни спектра сигнала, отраженного от движущей-

ся цели с радиальной скоростью rц ,V  смещены на частоты rц
дс

2
.

λ
V

F± =
 

Ширина одного гребня спектра равна 
П

1
М T⋅  

и может быть значительно 

меньше доплеровской частоты сигнала. Так, при п 300F =  Гц, M = 10,       
λ = 10 см, Vrц = 1 000 м/с доплеровская частота сигнала дс 20F =  кГц, а 
ширина спектрального гребня – 30 Гц. Таким образом, из-за отличия в ра-
диальных скоростях цели и отражателей ПП смещение гребней спектров 
пачек отраженных импульсов может быть существенным и подавление от-
ражений от ПП в ГФП возможно. 

Если облако ПП движется под действием ветра, то гребни спектра 
ПП также смещаются на величину дпсрF  (где дпсрF  – средняя доплеровская 
добавка частоты). Однако дпср дс ,F F<<  поэтому обнаружение цели оказы-
вается возможным. 

Вместе с тем дсF  и дпсрF  значительно меньше несущей частоты 

0 ,f поэтому непосредственная фильтрация сигнала от цели на фоне ПП 
невозможна. Указанные частотные отличия сигналов от цели и ПП могут 
быть обнаружены на основе фазовых отличий, так как набег фазы отра-
женного сигнала за время периода повторения зондирующих сигналов 

д Пφ = ,T∆ Ω ⋅  где д д2π .FΩ =  Для выявления фазовых отличия отражен-
ных сигналов может использоваться ФД, на один вход которого подается 
принимаемый сигнал, а на второй – опорный сигнал, по отношению к ко-
торому определяется изменение фазы φ.∆ Напряжение на выходе ФД 

 
ФД c оп cos φ,U U U= ⋅ ⋅ ∆  

 
где с опφ φ φ ,∆ = ⋅  а сφ  – фаза принимаемых колебаний. 

Рассмотрим структурную схему когерентно-импульсной РЛС (рис. 
6.13). Опорное напряжение с устройства формирования опорного напря-
жения (УФОН) непрерывно подается на фазовый детектор (ФД). Совмест-
но УФОН и ФД образуют когерентно-импульсную аппаратуру. Роль ре-
жекторного фильтра выполняет устройство ЧПВ. 
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Рис. 6.13. Структурная схема когерентно-импульсной РЛС 
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Рис. 6.14. Векторная диаграмма (а), результирующее напряжение (б) и напряжение  
на выходе фазового детектора (в) при cos φ < 0∆  

 
На рис. 6.14а изображена векторная диаграмма напряжений (опорно-

го оп ,U  принимаемого рез )U  в момент приема отраженного импульса. Если 
отраженный сигнал отсутствует, то результирующее напряжение равно 
опорному. 

Здесь предполагается, что ФД содержит разделительный конденса-
тор, снимающий постоянную составляющую. На рис. 6.14,а,б,в все напря-
жения представлены при условии, что косинус угла сдвига фаз φ∆ между 
сигнальным и опорным напряжением постоянный и отрицательный. 

Постоянство угла сдвига фаз соответствует неизменному расстоянию 
до объекта, от которого отражается сигнал, и стабильной работе импульс-
ного модулятора (ИМ), генератора СВЧ (ГСВЧ), МГ, УФОН. Знак косину-



 
400 

 

са сдвига фаз зависит от точного расстояния до объекта, а сам косинус из-
меняет свой знак каждый раз, когда расстояние до цели изменяется мини-
мум на четверть длины волны (λ/4), а путь до цели и обратно при этом – 
на полволны λ/2.  

Если цель движется равномерно, то сдвиг фаз непрерывно меняется: 
 

0 0 0 0 Д
2 2( ) ( ) ( rt = D t D V t) t,
с с

ϕ ω ⋅ ⋅ = ω ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ = ϕ +Ω ⋅  

 

где Д 0
2 rV

с
⋅

Ω = ω ⋅
 
– доплеровская частота, а 0ϕ – сдвиг фазы при дально-

сти до цели, равной 0.D  
 
 

а)

б)

в)

Тд = Тпульс
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Рис. 6.15. Векторная диаграмма (а), результирующее напряжение (б), напряжение на 
выходе фазового детектора (в) при <τϕ π  

 
Изменение сдвига фаз за время длительности импульса 

д и.τϕ = Ω ⋅τ При зондировании пространства импульсами малой длительности 

τϕ   невелико. Например, при и 1τ =  мкс, r 300V =  м/с, λ = 10 см величина 
o2 .τϕ ≅  

Изменение фаз за период следования зондирующих импульсов  
Д ПTτϕ = Ω ⋅  
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и при частоте повторения зондирующих импульсов П 1500F =  Гц,  напри-
мер, o1 440 . τϕ =  Сдвиг фаз τϕ  приводит к повороту вектора на векторной 
диаграмме (рис. 6.15а). При этом меняется амплитуда напряжения на  вы-
ходе ФД (рис. 6.15в). 

 

t

t

в)

б)

φт

а)

1

23

4
(5)(6)

 

Тпульс/2

Тд = Тпульс

Uфд

Тд 

Uрез

UрезUоп

Uc

 
Рис. 6.16. Векторная диаграмма (а), результирующее напряжение (б), напряжение на 

выходе фазового детектора (в) при >τϕ π  
 

Огибающая напряжения на выходе ФД является синусоидальным 
колебанием доплеровской частоты. Другими словами, импульсы на выходе 
ФД пульсируют с доплеровской частотой. 

Ситуация становится сложнее, когда межпериодный сдвиг фаз 
2 ,>τϕ ⋅π − ∆ϕ 0 .<∆ϕ ≤ π В этом случае проявляется стробоскопический 

эффект. 
При импульсном воздействии на ФД непрерывноe изменение фазы 

приходящего сигнала проследить не удается. Наблюдается кажущееся изме-
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нение сдвига фаз за период следования сигналов 2 ,T = τϕ − ∆ϕ = ϕ − π  т. е. 
кажется, что вектор повернулся в противоположную сторону на угол .∆ϕ  

Аналогично, если 2 ,T =ϕ π+ ∆ϕ 0 ,< <∆ϕ π то наблюдается кажу-
щееся изменение угла сдвига фаз каж 2 ,T Tϕ = ∆ϕ = ϕ − ⋅π  т. е. кажется, что 
вектор повернулся на ,∆ϕ а не 2 .Tϕ = ⋅π + ∆ϕ  

Изменение амплитуды от импульса к импульсу на выходе ФД будет 
определяться также величиной угла каж .Tϕ  Период пульсаций импульсов на 
выходе ФД определяется формулой 

 
пульс П каж2 / ,TT T= π⋅ ϕ  

 
а обратная ему величина – частота пульсаций: 

 
пульс П каж / 2 .TF F= ⋅ ϕ π  

 
В общем случае 

 
каж 2 ,T T nϕ = ϕ − π  

 
где n определяется из условия Т 2 .nϕ − π ≤ π  Тогда общее выражение для 
частоты пульсаций может быть представлено в виде 

 
Д ПТ

пульс П Д П ,
2 2

T
F F n n F n F

Ω ⋅ϕ
= ⋅ − = − = − ⋅

π π
 

 
причем условие для значения n  приводится к виду Д П П 2.F n F F /− ⋅ ≤  

Таким образом, максимальная частота пульсаций не превышает по-
ловины частоты повторения зондирующих импульсов / 2.nF График из-
менения частоты пульсаций представлен на рис. 6.17 в функции доплеров-
ской частоты Д ,F  соответствующего сдвига фаз за период следования зон-
дирующих импульсов Тϕ и пути П ,rV T  проходимого целью за период по-
сылки П.T  

Из рис. 6.17 видим, что существует ряд значений радиальной состав-
ляющей скорости, при которых частота пульсаций обращается в нуль, т.е. 
пульсации отсутствуют. Эти скорости, которые принято называть «слепы-
ми», соответствуют значениям: 

доплеровской частоты ПF  зондирующих импульсов; 
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сдвига фаз отраженных импульсов за период 2T nϕ = π ; 
пути, проходимого целью за период следования, равный целому чис-

лу полуволн колебаний зондирующих сигналов. 
 

Fпульс

2
Fп

0

0

0
π π2 π3 π4 π5

λ/4

ϕт

 
λ/2 3λ/4 λ 5λ/4

Fп/2 Fп 3Fп/2 2Fп 5Fп/2 Fд

vrTп

 
Рис. 6.17. График изменения частоты пульсаций импульсов  

на выходе ФД 
 
«Слепые» скорости рассчитываются по формуле 
 

( )
сл

П

.
2

n
r

nV
T
⋅λ

=
⋅  

 
Радиальные составляющие скоростей целей, при которых частота 

пульсаций максимальная пульс П( 2),F F /=  принято называть «оптимальны-
ми». «Оптимальные» скорости целей соответствуют значениям: 

доплеровской частоты Д ,F  кратным ( ) П2 21 ,n F /−  где n = 1, 2, 3…; 
сдвига фаз отраженных сигналов за период следования 

Т (2 1) ;nϕ = − π  
пути, проходимого целью за период повторения, равным (2 1) / 2.n − λ  
Если радиальная составляющая скорости цели отличается от «сле-

пой», то движущуюся цель можно отличить от неподвижных по пульсаци-
ям (изменениям амплитуд) импульсов на экране индикатора с амплитуд-
ной отметкой (например, на экране осциллографа). 

«Оптимальные» скорости целей, при которых импульсы на выходе 
ФД будут разнополярными от периода к периоду следования, рассчитыва-
ются по формуле 

 
( )
опт

П

(2 1) .
4

n
r

nV
T
− ⋅λ

=
⋅
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Визуальная селекция импульсов от движущейся цели и неподвижной 
ПП неприменима при использовании индикаторов с яркостной отметкой 
(например, индикаторов кругового или растрового обзора), а также если 
ПП занимает весь экран с амплитудной отметкой. 

Роль выделения пульсирующих импульсов и  подавления  непульси-
рующих выполняет РФ (рис. 6.12). 

В качестве РФ используются схемы однократного или многократно-
го ЧПВ на видеочастоте (рис. 6.18а,б). 

 

∑
Тп

от ФД

. . . ∑
Тп

Вых

б)

∑
Тп

от ФД
Вых

а)  

 
Рис. 6.18. Структурная схема системы ЧПВ на видеочастоте однократной (а)  

и многократной (б) 
 
Работа схемы однократного ЧПВ на видеочастоте поясняется с помо-

щью рис. 6.19 с временной точки зрения. Здесь показаны соответствующие 
формы напряжений: незадержанного )(tU  (с выхода ФД), задержанного на пе-
риод П П( )T U t T−  и результат их вычитания 1 П( ) ( ) ( ),t U t U t T∆ = − −  после 
которого получаются положительные и отрицательные импульсы от движу-
щейся цели. Показан также результат двухполупериодного (по отношению к 
огибающей частоты пульсаций) выпрямления разностных импульсов.  

Из рис. 6.19 видно, что в результате ЧПВ пульсирующих импульсов 
от цели образуются остатки и после двухполупериодного выпрямления по-
ложительные импульсы могут быть поданы на индикатор для обнаружения 
цели и определения её координат. 

Поскольку система ЧПВ на видеочастоте (до двухполупериодного 
выпрямителя) является линейной, можно пояснить её работу со спектраль-
ной точки зрения, т. е. она работает на промежуточной частоте. При этом 
должна быть учтена специфика спектра последовательности двух поляр-
ных видеоимпульсов, имеющих в качестве огибающей синусоиду допле-
ровской частоты. Известно, что бесконечная периодическая последова-
тельность видеоимпульсов с периодом П ПT =1/F  без модуляции может 
быть представлена рядом Фурье:  

 

П( ) cos .
2

0
k

k=1

AU t = A 2 k F t
∞

+ π⋅ ⋅ ⋅∑  

 
Двухполярная последовательность видеоимпульсов, модулированная 

доплеровской частотой Д ,F  будет иметь вид 
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Д Д П Д( ) cos cos cos cos
2

0
k

k=1

AU t = 2 F t = 2 F t A 2 F t 2 F t
∞

 π π + π ⋅ π ∑  

 
или 

 

Д Д П Д П Д( ) cos cos cos ( ) cos ( ) .
2 2

0 k

k=1

A AU t = 2 F t= 2 F t 2 kF +F t 2 kF F t
∞

 π π + π ⋅ π − ∑
 
 

)(tU

ПТ

t

t

t

t

)( TtU −

)(1 t∆

)(1 t∆

дT

 

П

 

Рис. 6.19. К принципу действия системы однократного ЧПВ 
 
Амплитудно-частотные спектры периодической (немодулированной) 

и двухполярной (модулированной доплеровской частотой) последователь-
ностей видеоимпульсов приведены на рис. 6.20. 

Для двухполярной последовательности видеоимпульсов характер-
ным является то, что каждая спектральная линия частоты ПkF  
( 1, 2, 3...k =   – номер гармоники) распределяется на две спектральные 
линии с частотами П ДkF +F  и П Д.kF F−   Для случая 0=k  имеет место за-
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мена нулевой частоты на частоту Д.F  На 6.20, а, б пунктиром показаны 
АЧХ схемы однократного ЧПВ. Из рис. 6.20, а видим, что схема однократ-
ного ЧПВ полностью подавляет все гармонические составляющие беско-
нечной периодической последовательности импульсов, отражённых от не-
подвижного объекта. 
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Рис. 6.20. Амплитудно-частотные спектры последовательностей видеоимпульсов  

на выходе ФД (сплошные линии) и АЧХ схемы однократного ЧПВ (штрих-пунктир):  
а – объект неподвижен; б – объект движется 

 
Соответствующие гармонические составляющие модулированной 

последовательности импульсов, отражённые от движущейся цели, пропус-
каются на выходе схемы ЧПВ. Амплитуда пульсирующих импульсов (как 
и её среднее значение после двухполупериодного выпрямления) зависит от 
радиальной скорости движения цели. 

Зависимость отношения амплитуды пульсирующих импульсов (или 
его среднего значения) на выходе системы СДЦ к амплитуде входных им-
пульсов от радиальной скорости движения цели называют амплитудно-
скоростной характеристикой (АСХ) схемы ЧПВ. 

Заметим, что в некоторых источниках информации под скоростной 
характеристикой системы СДЦ понимают зависимость коэффициента пе-
редачи полезного сигнала по мощности с.вых с.вх/P P  от радиальной скорости 
(частоты Доплера): 
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ср ( )rK f V=  или ср Д( )K f F=  
 

и используют как характеристику системы СДЦ. 
В случае однократного ЧПВ и при отсутствии обзора пространства 

АСХ системы СДЦ можно найти, составляя разность двух модулирован-
ных доплеровской частотой последовательностей видеоимпульсов единич-
ной амплитуды – незадержанной и задержанной на период следования. 
Выражение для этой разности имеет вид: 

 

Д П Д П( )cos ( ) ( )cos ( )U t 2 F t -U t-T 2 F t T =π π −

П
Д П Д( 2) ( )sin sin ( ).

2
T= U t F T 2 F t− π ⋅ π −

 
 

Последнее выражение получено при условии, что 
 

П( ) ( ) cos cos 2sin sin .
2 2

x+y x yU t U t T , x y= −
≈ − − − ⋅  

 
Тогда для рассматриваемого случая АСХ системы СДЦ с однократным 
ЧПВ определяется следующим образом: 

 

П
Д П Д

вых

вх Д

Д
Д П

П П

( 2) ( ) sin sin ( )( ) 2( )
( ) ( )sin 2

22 sin 2 sin 2 sin .

1

r

TU t F T 2 F tU fK t =
U f U t F t

F VF T
F F

− ⋅ π ⋅ π −
= =

π

π
= π = π =

λ

 

 
Можно показать, что для системы СДЦ с двухкратным ЧПВ (рис. 

6.18б) АСХ имеет следующее выражение: 
 

2
П Д П( ) 4sin .K f F T= π⋅ ⋅  

 
При частотном подходе к рассмотрению характеристики РФ обозна-

чим 1 2 1 1 П( ) ( ) ( ) ( ) ( ).U t U t U t U t U t TΔ = − = − −  Если сигналу )(1 tU  соответ-
ствует спектр в операторной форме )( pG , а сигналу 1 П( )U t T−  – спектр 

П( ) exp{ }G p pT−  (в соответствии с теоремой о запаздывании), то разность 
)(tUΔ  будет иметь спектр 

 

[ ]П П( ) ( ) exp{ } ( ) 1 exp{ }G p G p pT G p pT− − = − −  
 

при условии )()( 21 tUtU ≈ . 
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В операторной форме коэффициент передачи РФ с однократным ЧПВ 
 

вых П
П

вх

( ) ( )[1 exp{ }]( ) [1 exp{ }]
( ) ( )

G p G p pTK p = pT .
G p G p

− −
= = − −

 
 

При переходе от p  к jω получим зависимость коэффициента пере-
дачи устройства ЧПВ от частоты ω : 

 

{ } { }П
П П( ) 1 exp 2sin( )exp 0,5( ) .

2
TK j j T j Tω

ω = − − ω = π+ω  

 
Последнее выражение получено с учётом того, что xjxe jx sincos += : 

 

2
sin2cos1 2 xx =− , 2

cos
2

sin2sin xxx ⋅= . 

 
АЧХ устройства однократного ЧПВ принимает вид 
 

П
П( ) | ( ) | 2 | sin( ) | 2 | sin |,

2
TK K j fTω

ω = ω = = π  

 
а фазочастотная характеристика – 

 
[ ] П( ) arg ( ) 0,5( ).K j Tϕ ω = ω = π + ω  

 
Таким образом, временной и частотный методы исследования АСХ 

системы СДЦ с однократным ЧПВ показывают, что эта система не являет-
ся оптимальным устройством обеления ПП, у которого АЧХ, см. выраже-
ние (6.16), 

 

1
пп

1( ) .
( )

K f
N f

=  

 

В полосах режекции (зонах «слепых» скоростей ( )
см

П

)
2

n
r,

nV
T
λ

= имеются 

проигрыш в подавлении помехи по отношению к обеляющему ГПФ (рис. 
6.9) и ПП, представляющая собой последовательность немодулированных 
доплеровской частотой видеоимпульсов (при отражении от неподвижного 
объекта), на выходе ФД не обеляющихся. 

В полосах прозрачности (| ( ) 0 |)K f > устройство ЧПВ также проиг-
рывает по сравнению с оптимальным ГФ, так как оно ослабляет сигналы от 
движущихся целей. 
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Кроме того, в случае обзора ЗО, проводимого РЛС, вместо периоди-
ческой последовательности отражённых радиоимпульсов приходит их 
пачка. Соответственно на выходе ФД будет наблюдаться также пачка мо-
дулированных доплеровской частотой видеоимпульсов (при отражении от 
движущейся цели). Спектральные линии при этом расплываются в спек-
тральные полосы, которые подавляются не полностью. Компенсация ви-
деоимпульсов будет при этом также неполной. 

К аналогичным эффектам приводят амплитудные и фазовые флюктуа-
ции, связанные с разбросом радиальных скоростей отражателей. В этой связи 
целесообразно использовать схемы с АСХ более прямоугольной формы как в 
полосах режекции, так и в полосах прозрачности. Например, устройство ЧПВ 
с многократным (двухкратным и более) вычитанием (рис. 6.21). 
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Рис. 6.21. АЧХ системы СДЦ  

с однократным ( I ( )K f ) и двукратным ЧПВ ( II ( )K f ) 
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Рис. 6.22. Структурная схема системы СДЦ с квадратурными каналами 
 
Из рис. 6.21 видим, что схема с двукратным ЧПВ позволяет увели-

чить прямоугольность формы АСХ в областях режекции. Чтобы улучшить 
прямоугольность АСХ в областях прозрачности, применяют схемы ЧПВ с 
обратными связями. 

Кроме того, форма пачки видеоимпульсов после ФД и схемы ЧПВ 
искажается из-за эффекта их пульсаций даже в том случае, когда отра-
жённый от цели сигнал не флюктуирует. Искажений можно избежать, 
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если перейти к оптимальной схеме квадратурной обработки (рис. 6.22). 
В схеме рис. 6.22 используются два ФД, на которые подаются свинутые 
по фазе на 90о опорные напряжения. После ФД в каждом канале есть 
своя схема ЧПВ. 

Если огибающая выходных импульсов в одном квадратурном канале 
модулируется по закону косинуса (рис. 6.23а), то в другом канале – по за-
кону синуса (рис. 6.23б).  
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Рис. 6.23. Пачки видеоимпульсов от движущейся цели в квадратурных каналах (а,б) и 
на выходе схемы (в) 

 
 
Поэтому после квадратичных детекторов, суммируя напряжения 

1 А Д( ) ( ) ( )cos( )U t = F t U t 2 F tπ −ϕ
 

и 2 А Д( ) ( ) ( )sin( )U t = F t U t 2 F t-π ϕ
 

двух 
квадратурных каналов и извлекая корень, можно получить пачку неиска-
жённой формы (так как 2 2cos sin 1,ψ + ψ = где Д2 ).F tψ = π −ϕ  Здесь 

А ( )F t  – функция, характеризующая главный лепесток ДНА РЛС. Ампли-
туда результирующей пачки зависит от скорости цели и определяется по 
АЧХ. Заметим, что такая же неискажённая форма пачки импульсов была 
бы, если обработка проводилась одним каналом, но на промежуточной ча-
стоте. 

Далее подробнее рассмотрим принцип построения УФОН, обеспечи-
вающего когерентный режим работы РЛС. 
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6.3.  СИСТЕМЫ  СДЦ  С  НЕПЕРЕСТРАИВАЕМЫМИ 
        УСТРОЙСТВАМИ  ЧЕРЕСПЕРИОДНОГО  ВЫЧИТАНИЯ 
 
 
При технической реализации режима СДЦ в РЛС с импульсным из-

лучением необходимо предусмотреть наличие когерентно-импульсной ап-
паратуры, в частности УФОН, осуществляющей фазовую синхронизацию 
(фазирование) колебаний обрабатываемых генератором высокой частоты 
РПУ и когерентного гетеродина. Решение этой задачи в значительной сте-
пени зависит от конструктивного исполнения РПУ РЛС. 

Различают РЛС с истинной и эквивалентной когерентностью (часто 
последнюю называют псевдокогерентной). В свою очередь, псевдокоге-
рентные РЛС разделяются на две группы по способу обеспечения эквива-
лентной когерентности: РЛС с эквивалентной внутренней когерентностью 
и РЛС с внешней когерентностью. Рассмотрим более подробно УФОН в 
РЛС с эквивалентной когерентностью. 

 
 
6.3.1.  СИСТЕМЫ  СДЦ  В  РЛС  С  ЭКВИВАЛЕНТНОЙ   
           ВНУТРЕННЕЙ  КОГЕРЕНТНОСТЬЮ 
 
В псевдокогерентной РЛС зондирующие сигналы формируются од-

нократным передающим устройством с мощным генератором СВЧ 
(например, магнетроном), поэтому излучается некогерентная псевдопосле-
довательность радиоимпульсов (начальная фаза каждого из радиоимпуль-
сов случайна). Для достижения эффекта когерентности между принимае-
мыми радиоимпульсами и опорным напряжением когерентный гетеродин в 
УФОН фазируется импульсами генератора СВЧ, преобразованными на 
промежуточную частоту. С целью сохранения фазовых соотношений меж-
ду опорным напряжением и принимаемым сигналом используется общий 
местный гетеродин для приёмника и канала фазирования (рис. 6.24). 

Таким образом, УФОН должно обеспечивать: 
исключение случайной начальной фазы зондирующих импульсов 

при переносе спектров отражённых сигналов на видеочастоту (для выпол-
нения этого требования начальная фаза опорного напряжения φоп должна 
быть равна случайной начальной фазе зондирующего сигнала φз в каждом 
периоде следования); 

возможность подавления сигналов, отражённых от источников ПП, 
перемещающихся под действием ветра (компенсацию скорости ветра), 
чтобы Fдпп = 0.  

Первое требование к УФОН в РЛС с автогенератором выполняется 
путём навязывания когерентному гетеродину (КГ) случайной начальной 
фазы зондирующего сигнала (фазирования КГ) в момент излучения. КГ 
работает на промежуточной частоте, поэтому сигнал фазирования получа-
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ют в канале фазирования, смешивая ослабленный выходной сигнал пере-
датчика с сигналом МГ в смесителе. Время навязывания КГ новой фазы 
колебаний (время фазирования) определяется добротностью его колеба-
тельной системы, амплитудой фазирующего импульса и величиной рас-
стройки частоты КГ относительно частоты фазирующего импульса. Время 
фазирования тем меньше, чем ниже добротность колебательной системы 
КГ, больше амплитуда фазирующего импульса и меньше разность частот 
КГ и фазирующего импульса. По окончании фазирования КГ генерирует 
колебания, фаза которых в каждом цикле зондирования жёстко связана с 
начальной фазой зондирующего сигнала. 
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Рис. 6.24. Структурная схема РЛС с эквивалентной внутренней когерентностью 
 
К когерентному гетеродину предъявляются два противоречивых тре-

бования. Во-первых, для подавления отражений от источников ПП требу-
ется высокая стабильность частоты КГ в течение периода следования (как 
минимум). Последнее можно обеспечить при высокой добротности коле-
бательной системы. Во-вторых, для быстрого и качественного фазирова-
ния колебательная система КГ должна обладать малой добротностью. 
Удовлетворить оба требования можно двумя способами: 

срывом колебаний КГ перед подачей на него фазирующего импульса; 
уменьшением добротности колебательной системы КГ на время дей-

ствия фазирующего импульса. 
Наиболее часто в РЛС используется второй способ, который техни-

чески реализуется путём использования в качестве последнего каскада 
УПЧ канала фазирования специального усилителя – каскада фазирования 
(КФ) – рис. 6.24. В отсутствие импульса фазирования этот каскад закрыт 
управляющим сигналом стробирования ( стрU ) и практически не оказывает 
шунтирующего действия на колебательную систему КГ, сохраняя тем са-
мым её высокую добротность. 
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При поступлении фазирующего импульса КФ открывается и его вы-
ходное сопротивление шунтирует колебательную систему КГ, уменьшая её 
добротность. Стробирование КФ производится также с целью исключения 
фазирования КГ началом и концом фазирующего импульса, так как эти ча-
сти импульса имеют нестабильную фазовую структуру. 

Второе требование к УФОН выполняется путём включения между КГ 
и входами ФД схемы компенсации действия ветра (СКДВ) – рис. 6.24. Эта 
схема обеспечивает изменение частоты КГ на величину доплеровской часто-
ты, присутствующей в отражённых сигналах от движущегося облака ПП. 
Принципиально это требование может быть обеспечено с помощью смесите-
ля путём выделения на его выходе одной из боковых частот, образующихся в 
результате биения частот КГ fкг и низкочастотного генератора FД. Однако 
техническая реализация подобной СКДВ связана с большими трудностями в 
силу того, что селектируемая частота fкг± FД  незначительно отличается от ча-
стоты КГ fкг. Поэтому частота КГ смещается схемами двукратного преобра-
зования частоты с использованием высокостабильных (например, кварцевых) 
генераторов (рис. 6.25). Следует заметить, что один из генераторов должен 
иметь возможность перестройки частоты в диапазоне изменения доплеров-
ских частот в отражённых сигналах от движущихся облаков ПП. 
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от КГ
СМ1 Ф2СМ2Ф1
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fкг ± Fдп

 
Рис. 6.25. Структурная схема СКДВ с двойным преобразованием частоты 
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Рис. 6.26. Спектры колебаний на элементах СКДВ 
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В смесителе (СМ1) происходит первое преобразование частоты: на 
него подаются непрерывные колебания когерентного гетеродина и кварце-
вого генератора (Кв.Г.1) с частотами fкг и fкв.1 соответственно (рис. 6.26). 

Из ряда частот, образующихся на выходе СМ1, фильтр Ф1 выделяет 
колебания разностной частоты fкг – fкв.1  (другие комбинационные частоты 
отфильтровываются за счёт выбора достаточно большой частоты fкв.1). В 
смесителе СМ2 частота колебаний преобразовывается вторично. Из ком-
бинационных частот на выходе СМ2 фильтр Ф2 выделяет колебания на ча-
стоте  fкг ± Fдп. 

Частота колебаний Кв.Г.2, равная fкв.1, в небольших пределах дп( )F±  
может изменяться путём ручного или полуавтоматического изменения ве-
личины ёмкости, шунтирующей кварцевый резонатор. Для обеспечения 
линейности модуляционной характеристики Кв.Г. (зависимость fкв.1 от 
управляющего напряжения) могут одновременно изменяться частоты ко-
лебаний обоих КГ в противоположные стороны. 

Коммутатор предназначен для выключения СКДВ при подавлении 
ПП от местных предметов (в отражённых сигналах отсутствует доплеров-
ская добавка частоты дп ).F±  При наличии стробирующего импульса 

стр( ),U  длительность которого соответствует временной протяжённости 
зоны местных предметов на управляющем входе коммутатора, на смеси-
тель СМ2 поступают колебания на частотах кг кв.1f f−  и fкв.1 и из комбина-
ционных частот фильтр Ф2 выделяет колебания на частоте кг ,f  т. е. ча-
стотная поправка дпF±  отсутствует. 

Для того чтобы спектральные составляющие отражений от ПП попа-
ли в полосы режекции устройств ЧПВ, необходимо, чтобы значение ча-
стотной поправки удовлетворяло условию 

 
дп пульс. П ,F F kF= ±  

 
где пульс. П 2F F /≤  – частота пульсаций видеоимпульсов ПП на выходе 
фазового детектора; 

ПF  – частота повторения зондирующих импульсов; 
 k = 0, 1, 2, …. 
 
 
6.3.2.  СИСТЕМА  СДЦ  В  РЛС  С  ВНЕШНЕЙ  КОГЕРЕНТНОСТЬЮ 
 
 
Существенный недостаток систем СДЦ с эквивалентной внутренней 

когерентностью состоит в необходимости непрерывной подстройки СКДВ 
при ведении РЛС обзора пространства, так как даже при постоянной ско-
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рости и направлении ветра iϕ различна для каждого азимута. Погрешность 
в настройке СКДВ приводит к значительному снижению коэффициента 
подпомеховой видимости. 

Стремление исключить применение СКДВ при компенсации ПП, от-
раженных от движущихся облаков дипольных отражателей, привело к раз-
работке систем СДЦ с внешней когерентностью (рис. 6.27). Её основное 
отличие от систем СДЦ с эквивалентной внутренней когерентностью со-
стоит в том, что КГ фазируется не зондирующим сигналом, а принятыми 
отраженными сигналами, в т. ч. и эхо-сигналами от целей. При таком фази-
ровании в опорное напряжение вводятся случайная начальная фаза зонди-
рующего сигнала iϕ (заключена в фазе отраженного сигнала от любого 
объекта) и регулярное изменение фазы ПП дп Пi TΩ ⋅  (определяется пере-
мещением отражателей под действием ветра). В результате этого отпадает 
необходимость в применении СКДВ, что является существенным достоин-
ством систем СДЦ с внешней когерентностью. 
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Рис. 6.27. Структурная схема СДЦ в РЛС с внешней когерентностью 
 
В схеме СДЦ с внешней когерентностью предъявляются менее жест-

кие требования к стабильности частоты МГ приемника, так как все слу-
чайные изменения фазы помехи, вызываемые флюктуациями частоты ге-
теродина, вводятся при фазировании и в опорное колебание. Однако схеме 
с СДЦ с внешней когерентностью свойственны и определенные недостат-
ки по сравнению со схемами СДЦ с эквивалентной внутренней когерент-
ностью. Так, практически не компенсируется передняя кромка ПП как от 
местных предметов, так и облака дипольных отражателей (рис. 6.28).  

Кроме того, если ПП имеет разрывный характер, то возникает боль-
шое количество нескомпенсированных кромок помех, затрудняющих про-
цесс обнаружения целей. Далее, если цель находится в облаке дипольных 
отражателей, то в результате действия схем СДЦ размеры отметки от цели 
удваиваются по дальности, что может привести к дезинформации. 

Данные явления обусловлены следующей причиной. Чтобы не про-
исходило компенсации полезного сигнала, фазирующее напряжение перед 
поступлением на КФ задерживается на время длительности зондирующего 



 
416 

 

импульса иτ  (на рис. 6.28 U2). Поэтому при поступлении начальной части 
колебаний помехи на входы фазовых детекторов КГ еще не сфазирован, 
из-за чего передняя кромка помехи на выходе ФД флюктуирует по ампли-
туде от импульса к импульсу и не компенсируется системой ЧПВ. По этой 
же причине задержки фазирования КГ происходит и удвоение размеров 
отметки от цели, летящей в облаке дипольных отражателей. 
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Рис. 6.28. Эпюры напряжений на элементах схемы СДЦ 

 
В целом, качество компенсации ПП в схеме СДЦ с внешней коге-

рентностью хуже, чем в схеме СДЦ с эквивалентной внутренней когерент-
ностью при скомпенсированной скорости ветра. Поэтому на практике в 
РЛС с однокаскадным РПУ используются оба способа обеспечения коге-
рентности, переключаемые в зависимости от складывающейся помеховой 
обстановки. 
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6.3.3.  СИСТЕМЫ  СЕЛЕКЦИИ  ДВИЖУЩИХСЯ  ЦЕЛЕЙ  В РЛС   
           С  ИСТИННОЙ  КОГЕРЕНТНОСТЬЮ  НА  ОСНОВЕ   
           ДОПЛЕРОВСКИХ  ЧАСТОТНЫХ  ФИЛЬТРОВ 
 
В истинно когерентной РЛС зондирующий сигнал представляет собой 

когерентную последовательность радиоимпульсов, формируемых много-
каскадным РПУ. Структурные схемы когерентно-импульсной аппаратуры 
при формировании зондирующих сигналов представлены на рис. 6.29, 6.30. 
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Рис. 6.29. Структурная схема когерентно-импульсной аппаратуры в РЛС 
 с истинной когерентностью 

 
В схеме рис. 6.29 задающие генераторы ЗГ1 и ЗГ2 формируют не-

прерывные высокостабильные по частоте маломощные колебания. Из ко-
лебаний генератора ЗГ2 формируются импульсы запуска (ИЗ), с помощью 
которых в формирователе из непрерывных колебаний генератора ЗГ2 
«нарезается» когерентная импульсная последовательность. В смесителе 
СМ1 непрерывные колебания генератора ЗГ1 после умножения по частоте 
до fГ также преобразуются в когерентную последовательность импульсов 
на частоте fc = fГ + fпр. Усиленная по мощности в УМ когерентная последо-
вательность зондирующих импульсов излучается в пространство. 

Принятые эхо-сигналы на частоте fc±FД преобразуются на промежу-
точную частоту с помощью колебаний, источником которых является так-
же генератор ЗГ1. Принятыми мерами обеспечивается когерентность при-
нимаемых сигналов, которые усиливаются в УПЧ и подаются на гребенча-
тый фильтр накопления. 
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Рис. 6.30. Структурная схема когерентно-импульсной аппаратуры 
в РЛС с истинной когерентностью 

 
Структурная схема рис. 6.30 отличается тем, что в ней используется 

один ЗГ для формирования когерентной последовательности зондирующих 
импульсов и преобразования принятых эхо-сигналов на промежуточную 
частоту. При этом применяются два умножителя частоты: умножение ча-
стоты в n раз используется при формировании зондирующих импульсов и 
в (n–1) раз – при формировании колебаний, выполняющих роль колебания 
МГ, для преобразования эхо-сигналов на промежуточную частоту. 

Таким образом, использование одного и того же ЗГ при формировании 
зондирующих импульсов и преобразовании эхо-сигналов на промежуточную 
частоту практически исключает появление случайных начальных фаз. 

Заметим, что в РЛС с многокаскадным РПУ может использоваться и 
временная обработка сигналов для обеспечения режима СДЦ, т. е. аппара-
тура ЧПВ, рассмотренная ранее. При этом роль КГ будет выполнять ЗГ, 
участвующий в формировании зондирующих сигналов. СКДВ также необ-
ходима при компенсации отражений от движущегося облака ПП. 

 
 
6.3.3.1. Фильтровые  системы  СДЦ 
 
Фильтровые системы СДЦ обеспечивают более высокую степень 

защищенности РЛС от ПП. Радиолокатор с фильтровой системой СДЦ ра-
ботает в режиме истинной когерентности. Система СДЦ представляет со-
бой ГФП с АЧХ вида 

 
ГФП 1 ПП( ) / [ ( )]0K f С N +N f ,=    (6.17) 

 
где 1С  – постоянный коэффициент; 
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      0N  – спектральная плотность мощности собственных шумов приемной 
системы; 
      ПП ( )N f  – спектральная плотность мощности пассивных помех. 

АЧХ вида (6.17) имеет гребенчатый вид (рис. 6.9г). Структура систе-
мы обработки сигналов с фильтровой СДЦ определяется способом накоп-
ления отраженных сигналов. В отсутствие необходимости определения ра-
диальной скорости движения цели накопление сигналов может быть неко-
герентным, а структурная схема фильтровой СДЦ принимает вид рис. 6.11. 
В противном случае, кроме ГФП, необходим ГФН, рассчитанный на опре-
деленную радиальную скорость движения цели, а число ГФН должно пе-
рекрывать диапазон доплеровских частот эхо-сигналов от реальных целей. 

ГФП могут быть выполнены либо на линиях задержки с числом от-
водов через tз = TП, равным числу импульсов в пачке M (рис. 6.31), либо в 
виде последовательно соединенных режекторных фильтров с заданной по-
лосой режекции Пр и разносом по частоте, кратным Fп (частоте повторения 
зондирующих сигналов) – рис. 6.32. Количество таких фильтров 

и ПП / F Q≈  П и( /Q = T τ  – скважность импульсов) – см. рис.6.9. 
Поскольку в схемах рис. 6.31, 6.32 ГФП неперестраиваемые (полосы 

режекции Р П(П 1/ )М T= ⋅  находятся на фиксированных частотах), то для 
компенсации ПП от движущихся облаков дипольных отражателей необхо-
дима на входе ГФП схема компенсации действия ветра, позволяющая 
«остановить» облако помех путем компенсации Fдп.ср. (как и в схемах рис. 
6.24, 6.25). Особенность состоит в том, что частота Fдп.ср .вносится не в 
опорное напряжение, а в принятые эхо-сигналы. 

При когерентном накоплении эхо-сигнала, принципиальная возмож-
ность реализации которого возможна при использовании истинной внут-
ренней когерентности зондирующих сигналов, ГФП могут выполнять 
устройства нормировки выходных сигналов ГФН (скоростных каналов) с 
коэффициентами передач ПП Выхi .iK =1/P  (здесь ПП Вых .iP  – мощность ПП на 
выходе i-го скоростного канала). В качестве устройства нормировки при 
протяженных источниках ПП могут применяться, например, схемы ША-
РУ. Использование устройств нормировки исключает необходимость при-
менения СКДВ. 

Скоростной канал представляет собой ГФН, настроенный на соот-
ветствующую доплеровскую добавку частоты. Фильтр накопления также 
может быть выполнен либо на линиях задержки с отводами (рис. 6.33, а), 
либо на УФ с полосой пропускания Ф ПП /F M≈ и полосой пропускания и  
разносом по частоте, кратным FП (рис. 6. 33, б). 

Количество УФ для реализации одного ГФН должно быть 
и ПП / F Q,≈  число скоростных каналов в системе СДЦ должно быть равно 

числу импульсов M в пачке эхо-сигналов. 
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СКДВ
ПT ПT ПT

∑ АД НКН
ГФП

От УПЧ

1K 2K 3K )1( −mK mK

  
 

Рис. 6.31. Структурная схема СДЦ с неперестраиваемым ГФП 
 на линиях задержки 

 

СКДВ РФ1 РФ2 РФм АД НКН
От УПЧ

ГФП

 

 
Рис. 6.32. Структурная схема СДЦ с ГФП на неперестраиваемых по частоте РФ 
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Рис. 6.33. Структурная схема ГФН: а – на линии задержки с отводами; б – на УФ 
 
В схеме ГФН, приведенной на рис. 6.33,а комплексные коэффициен-

ты передачи 1 2, ,..., MK K K   в отводах линии задержки выбираются таким 
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образом, чтобы обеспечить весовое накопление M сигналов пачки. При 
этом значения модулей комплексных коэффициентов передачи 

1| |K должны соответствовать значениям нормированной ДНА РЛС в пре-
делах главного луча, а аргументы – обеспечивать компенсацию межпери-
одного набега фаз, соответствующую i-му скоростному каналу: 

 

Пarg .i i iK Y i T= −∆ = ⋅Ω ⋅  
 

В схеме ГФП, показанной на рис. 6.31, модули 1| |K комплексных 
коэффициентов передачи в идеальном варианте должны быть обратно 
пропорциональны значениям нормированной ДН антенны в главном лепе-
стке, а аргументы – обеспечить подавление пачки ПП из M импульсов. Для 
этого аргументы должны иметь следующие значения: 

 

arg 0iK =  для 2 ,i n= ⋅  
arg πiK = для ( )2 1 ,i n= ⋅ +  

 
где n = 0, 1, 2,…;  
       i =1 , 2,…, M. 

Таким образом, суммарное количество УФ, необходимое для реализа-
ции всех ГФН, равно MQ (рис. 6.9а – структура спектра пачки эхо-сигналов 
в пределах ширины спектра главного лепестка одиночного импульса, 

И иП 2 / τ ).=  Эти фильтры настраиваются на разные частоты с разносом по 
частоте, равным П / .F M  Добротность фильтров, особенно при работе сис-
темы СДЦ на промежуточной частоте, должна быть очень высокой. Напри-
мер, при fпр = 30 МГц, M = 10, FП = 300 Гц добротность составляет  QФ = fпр / 
ПФ ≈ 106  (здесь ПФ – полоса пропускания фильтра). Такую высокую доброт-
ность можно обеспечить только в пьезокерамических фильтрах. 
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Рис. 6.34. Структурная схема фильтров системы СДЦ 

с когерентным накоплением сигналов 
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Назначение большинства элементов схемы рассмотрено ранее. Схе-
ма отбора по максимуму сигнала (рис. 6.34) необходима потому, что эхо-
сигналы от одной и той же цели могут попадать одновременно в соседние 
скоростные каналы. Поэтому для уменьшения вероятности размножения 
целей служит схема отбора по максимуму. На выход схемы проходит сиг-
нал того скоростного канала, где амплитуда сигнала максимальна. 

 
 
6.3.3.2. Корелляционно-фильтровые  системы  СДЦ 
 
Фильтровые системы СДЦ, обладая многоканальностью по допле-

ровской частоте эхо-сигналов, не обеспечивают многоканальности по их 
времени запаздывания, т. е. не позволяют однозначно измерять дальность 
до цели. Корреляционно-фильтровые системы СДЦ свободны от указанно-
го недостатка. 

Потенциальные возможности корреляционно-фильтровых систем 
СДЦ (рис. 6.35) по подавлению ПП практически такие же, как и у филь-
тровых систем. Однако в технической реализации есть особенности. 
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Рис. 6.35. Структурная схема корреляционно-фильтровой системы СДЦ 
 
В корреляционно-фильтровой системе СДЦ производится предвари-

тельное стробирование по времени запаздывания (дальности) сигналов на 
выходе УПЧ. Относительный временной сдвиг стробирующих импульсов на 
выходе ГИС в смежных каналах дальности примерно равен ис Иτ 1/ П .≈ Чис-
ло каналов дальности определяется максимальной дальностью, на которой 
работает система СДЦ, и составляет ис2Д / τ .N с= ⋅  В каждом канале даль-
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ности имеется M (по числу импульсов в пачке) узкополосных доплеров-
ских фильтров с полосой пропускания и разносом по частоте, равным 

П /F M  (рис. 6.36). 
 

.прf
MFП /

MFП П /=Φ

2/. Ппр Ff +2/. Ппр Ff −

f

  
 

Рис. 6.36. Формы АЧХ доплеровских фильтров i-го канала дальности 
 
Общее количество УФ в корреляционно-фильтровой системе СДЦ 

равно ,M N× причем число различающихся типов по резонансной частоте 
лишь M (в фильтровой СДЦ – ,M N× причем все фильтры должны быть 
настроены на свою резонансную частоту; рис. 6.9, а – структура спектра 
пачки эхо-сигналов от движущейся цели). Малое количество разнотипных 
фильтров является большим преимуществом корреляционно-фильтровой 
системы СДЦ перед фильтровой с точки зрения технической реализации. 

Устройства нормировки (УН) выполняют ту же функцию, что и в 
фильтровой системе СДЦ, их коэффициенты передачи устанавливаются с 
учетом оценки мощности сигналов ПП на выходе одноименных доплеров-
ских фильтров нескольких каналов дальности. 

Если форма АЧХ доплеровских фильтров отличается от прямоуголь-
ной, а РЛС работает в условиях интенсивных отражений от местных пред-
метов, то в каждый канал дальности дополнительно включается фильтр, 
обеспечивающий режекцию сигналов с нулевым доплеровским смещением 
частоты (рис. 6.36). 

Выходные ключи (Кл.),  которые  управляются теми же  стробиру-
ющими импульсами, что и входные, выполняют роль восстановителей ди-
станции и обеспечивают возможность измерения дальности до цели (филь-
тры в скоростных каналах узкополосные, поэтому колебания в них сохра-
няются значительно больше по времени по сравнению с исτ ).  

Из-за временного и частотного стробирования в корреляционно-
фильтровых системах СДЦ имеют место потери энергии сигнала порядка 
2,5 дБ. В фильтровых системах СДЦ они вдвое меньше, так как в них от-
сутствует временное стробирование. 

Среднее значение коэффициента передачи полезного сигнала Kc в 
фильтровых и корреляционно-фильтровых системах СДЦ близко к едини-
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це. Поэтому эффективность таких систем практически однозначно опреде-
ляется коэффициентом подавления KП ПП. 

Поскольку решение об обнаружении цели на заданной дальности 
принимается по выходному сигналу одного из M скоростных каналов 
(остальные скоростные каналы отключаются схемой отбора по максиму-
му), целесообразно говорить о коэффициенте подавления ПП примени-
тельно к одному скоростному каналу. Эффективность системы СДЦ в це-
лом может быть оценена совокупностью из M коэффициентов. Коэффици-
ент подавления ПП i-го скоростного канала (доплеровского фильтра) мож-
но определить по формуле 

 

Пвх Пвых/ ,ni iK P P=     (6.18) 
 

где ПвхP  – мощность ПП на входе системы СДЦ. 
Определим ПвхP  и ПвыхiP  через параметры скоростного канала и па-

раметры ПП в предположении, что энергетический спектр флюктуации ПП 
имеет вид 

 
2 2

П П ДП ДП( ) ( )exp[ ( ) / 2σ ],FN F N F F F= − −              (6.19) 
 

а АЧХ скоростного канала – прямоугольную форму. Тогда мощность ПП 
на выходе i-го скоростного канала 

 
Ф

Ф

П ( 1/2)

Пвых П
П ( 1/2)

( ) ,
i

i
i

P N F dF
+

−

= ∫    (6.20) 

 
где ФП  – полоса пропускания скоростного канала; 

i = 0, ±1, ±2,… ±]M/2[  –  ]·[  – ближайшее большее целое. 
После подстановки в уравнение (6.20) соотношения (6.19) получим 
 

Ф ДП Ф ДП
Пвых П ДП

П ( 1 / 2) П ( 1 / 2)2πσ( ) Ф Ф .
2 σ σ

F
i

F F

i F i F
P N F

 + − − −    = −    
         

(6.21) 

 

Здесь 
2 /2

0

2Ф( )
2π

x
tx e dt−= ∫ – интеграл вероятности (имеется в таблицах). 

Мощность ПП на входе СДЦ, по аналогии с выражением (6.20),  
 

П

П

/2

Пвых П П ДП
/2

( ) ( ) 2πσ .
F

i F
F

P N F dF N F
−

= =∫   (6.22) 
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При записи формулы (6.22) учтено, что при больших значениях ар-
гумента интеграл вероятности равен единице. С учетом соотношений 
(6.18), (6.21) и (6.22) 

 

Ф ДП Ф ДП
П

П ( 1/ 2) П ( 1/ 2)
2 Ф Ф .

σ σi
F F

i F i F
K

 + − − −    = −    
                

(6.23) 

 
В табл. 6.1 представлены данные о значении зависимости ПiK  от но-

мера скоростного канала i при условии, что ДП 0F =  и Ф 2σ П / .F ≈  
 

Таблица 6.1 
Зависимость ПiK  от номера скоростного канала i  

 
Номер скоростного канала i 0 1 2 3 

П ,iK дБ 1,6 8 28,7 55 
 
Это характерно для ситуации, когда источником ПП является под-

стилающая поверхность, а стабильность аппаратуры близка к идеальной. 
Анализ соотношения (6.23) и табл. 6.1, а также АЧХ фильтров, при-

веденных на рис. 6.36, позволяет сделать следующие выводы: 
коэффициент подавления ПП в скоростном канале, смежном с кана-

лом, в который попадает помеха, мал и для повышения качества подавле-
ния помехи необходимо принимать дополнительные меры. Одной из таких 
мер, например, является некогерентная компенсация помехи на выходе 
скоростного канала, основанная на априорном знании относительных 
мощностей ПП в данном канале и канале, настроенном на FДП; 

коэффициент подавления помехи достаточно быстро растет при уве-
личении количества каналов. Поэтому увеличение частоты повторения и 
связанное с ним увеличение числа доплеровских фильтров (при постоян-
ном времени облучения или скорости вращения антенны) является одним 
из основных путей повышения эффективности фильтровых и корреляци-
онно-фильтровых систем СДЦ. 

 
 

6.4.  АДАПТИВНЫЕ  СИСТЕМЫ  СДЦ 
 
Рассмотренные выше системы СДЦ имеют фиксированные парамет-

ры, задаваемые при проектировании. Поэтому форма и ширина зон режек-
ции их частотных характеристик не всегда соответствует форме и ширине 
гребней спектров ПП. Следовательно, оптимального обеления и подавле-
ния ПП системы СДЦ с перестраиваемыми схемами ЧПВ обеспечить не 
могут, что является недостатком. 
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Необходимым этапом оптимизации скоростной селекции (как и уг-
ловой) является частичное или более полное оценивание КМП. 

Оценивание корреляционных матриц Ф  и оптимальных весовых век-
торов R в случае временной корреляции, вообще говоря, не имеет особой 
специфики по сравнению со случаем пространственной корреляции. Отли-
чие состоит в том, что даже при одном пространственном приёмном канале 
многоканальность обработки достигается путём задержки принятых коле-
баний на ПnT  (несколько периодов повторения зондирующих сигналов). 

Как и в случае защиты приёмного тракта РЛС от АП, при синтезе 
адаптивных устройств и защите от ПП можно использовать два подхода к 
построению устройств обработки принимаемых колебаний. 

В одном случае измеряется и обращается корреляционная матрица 

совокупной помехи 
ˆ
Ф.  В результате находится вектор-столбец преобразо-

ванных комплексных амплитуд входных колебаний 1ˆ
Ф ,Y−

  определяющий 
результаты их компенсации и нормирование. Далее вектор-столбец 

1ˆ
Ф Y−

 обрабатывается в соответствии с характером ожидаемого сигнала. 
Получаемая весовая сумма 

 

1ˆ
Ф

T
TZ Y X Y R− ∗ ∗ = ⋅ =  

        

 
такая же, как и при оценивании весового вектора (см. главу 5), хотя оценка 
ˆ
R
 в данном случае не вычисляется. После первой ступени обработки в ка-

честве второй ступени проводят вычисление вектор-столбца 1ˆ
Ф ,Y−

  межка-
нальное суммирование колебаний в соответствии с вектор-столбцом ожи-
даемого сигнала ,X

 таким же, как и при полном отсутствии временнóй 
корреляции помехи. 

В более простых схемах обработки с одним пространственным кана-
лом оценивание  M2-элементной корреляционной матрицы Ф


 заменяется 

более простым оцениванием М-элементного весового вектора Ф.
  

Оценивание корреляционной матрицы Ф


 или весового вектора R
  

должно проводиться в соответствии с принятой моделью помехи и сводить-
ся в конечном итоге либо к фильтрации, либо к совокупному сглаживанию 
текущих оценок. В последнем случае для оценивания используются как 
предшествующие сигналу, так и следующие за ним помеховые колебания. 
Для оценивания весового вектора R

 и последующей обработки колебаний 
могут применяться схемы, подобные схемам защиты от АШП. Взамен ко-
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лебаний, поступающих от элементов антенной системы, на схемы посту-
пают колебания, задержанные на различное число периодов, и незадер-
жанное колебание. Структурная схема адаптивной системы СДЦ принима-
ет вид, представленный на рис. 6.37. Задержанные колебания этой схемы 
используются для учета и компенсации коррелированной помехи. 

 
Uвх

T
Uвых

 
 

Рис. 6.37. Структурная схема адаптивной системы СДЦ 
 
Следует заметить, что когерентно-импульсная и компенсационная 

части схемы СДЦ сосредоточены здесь в одном устройстве череспериод-
ной автокомпенсации (ЧПАК). Кроме того, ЧПАК не требует создания 
специального опорного напряжения и соответственно не требуется специ-
альный когерентный гетеродин. 

Амплитудно-скоростные характеристики подобных адаптивных схем 
близки к оптимальным для случаев обнаружения одиночных радиоимпуль-
сов на фоне коррелированных помех. Оптимальными частотными характе-
ристиками с законами режекции, соответствующими форме и ширине 
гребней спектра ПП могут обладать лишь схемы ЧПАК с числом каналов, 
равным числу импульсов в пачке. Однако подобные схемы сложны в реа-
лизации и имеют значительное время самонастройки. На практике в неко-
торых РЛС нашли применение системы ЧПАК, выполненные на корреля-
ционных АК с ограниченным числом каналов. 

 
 
6.4.1.  ОДНОКРАТНЫЕ  СИСТЕМЫ  ЧЕРЕСПЕРИОДНОЙ   
           АВТОКОМПЕНСАЦИИ 
 
Под кратностью системы ЧПАК здесь и далее будем понимать коли-

чество задержанных на период повторения сигналов в каналах обработки, 
которые обрабатываются с незадержанным эхо-сигналом одновременно. 
Другими словами, понятие кратности вычитания в схеме ЧПВ для схемы 

T

T
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ЧПАК трансформируется в понятие канальности. Канальность схем ЧПАК 
(как и канальность схем защиты от АШП) определяется числом дополни-
тельных каналов автокомпенсатора (числом линии задержки ТП). Кроме 
того, в схемах ЧПАК режекция спектральных составляющих ПП происхо-
дит на радиочастоте. Причём переход на радиочастоту, в отличие от схемы 
СДЦ на базе устройств ЧПВ, не сопровождается резким повышением тре-
бований к линии задержки на ТП. 

Структурная схема устройства обработки сигналов с системой СДЦ 
на базе однократной (одноканальной) ЧПАК представлена на рис. 6.38.     
В схеме ЧПАК в качестве устройства задержки на период повторения ТП 
используется УЗЛЗ, рабочая частота которой равна промежуточной часто-
те. Основным элементом схемы ЧПАК является АК. Он, как и в устройст-
вах защиты от АШП, представляет собой самонастраивающееся устройст-
во с корреляционными обратными связями (КОС). Основным каналом АК 
принято считать канал, в котором отсутствует усилитель с регулируемым 
по амплитуде и фазе коэффициентом передачи, а дополнительными соот-
ветственно каналы с регулируемыми коэффициентами передачи. 

 

УПЧ
Uвх T АК НКНАД

Uвых

 ЧПАК

 
Рис. 6.38. Структурная схема однократной системы ЧПАК 

 
Комплексный коэффициент передачи K  во вспомогательном канале 

АК устанавливается с помощью КОС таким, чтобы обеспечить наилучшую 
(в пределах потенциальных возможностей схемы) компенсацию помехи в 
сумматоре АК. Как и в схемах защиты от АШП, АК может быть реализо-
ван в квадратурном и гетеродинном исполнении. Это объясняется тем, что 
в нем управление коэффициентом передачи регулируемого усилителя про-
изводится постоянным током (с выходов фазовых детекторов и интеграто-
ров), в отличие от гетеродина АК, где управление аналогичным парамет-
ром производится на радиочастоте. 

В одноканальном АК коэффициент передачи регулируемого усили-
теля в установившемся режиме 

 

( ) 2

0 1 1γ 1 γ ,K U U U∗  = − ⋅ ⋅ + ⋅ 
 

       (6.24) 
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где γ  – эквивалентная крутизна регулировочной характеристики усилителя; 

0 1U U ∗⋅  – корреляционная функция сигналов на основном и дополни-
тельном входах АК; 

2

1U  – мощность колебаний на входе дополнительного канала АК. 
При таком коэффициенте передачи мощности остаток помехи на 

входе АК определяется соотношением 
 

0

2 2 2
пвых 0 1 пвх 1 (2μ μ ) ,P U kU P R = + = − − 

    (6.25) 
 

где – 
2*

1

2

0
*
10 UUUUR  ⋅⋅=  – модуль коэффициента корреляции входных 

сигналов , или корреляция входного сигнала ( )( ПTRR = ) 
 

2 2

1 1μ γ 1 + γ ,U U   =    
   

   

 

0

2

пвх 0P U= 
 
– мощность ПП на входе основного канала. 

Из выражения (6.25) следует, что мощность остатков пассивных по-

мех на выходе АК будет иметь наименьшее значение, если 
2

1γ .U →∞  
При выполнении этого условия 
 

0

2
пвых пвх (1 ).P P R= −  

 
Автокомпенсатор с однократной ЧПАК представляет собой систему 

СДЦ с адаптивным РФ. В зависимости от характера ПП положение глуби-
ны провала в АЧХ ЧПАК автоматически изменяется таким образом, чтобы 
обеспечить режекцию спектральных составляющих ПП. Эквивалентная 
схема одноканального ЧПАК в установившемся режиме работы представ-
лена на рис. 6.39, а. 

АЧХ системы рассчитывается по соотношению 
 

вых вх( ) ( ) ( )K f U t U t=      при   ω
вх ( ) .j tU t e=           (6.26) 

 
Напряжение на входе схемы ЧПАК вх ( )U t  при подаче на вход гар-

монического колебания ω
вх ( ) j tU t e=  будет равно 
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                   Пω( )ω
вых ( ) .j t Tj tU t e ke −= +                                (6.27) 

 
Из соотношений (6.26) и (6.27) получаем 

 
П Пω ω

П( ) 1 1 ρ( )j T j TK t K e T e− −= + ⋅ = − ⋅     (6.28) 
 

(в установившемся режиме при условии, что γ велико, из (6.24) следует 

Пρ( ),K T≈ −   где Пρ( )T  – коэффициент межпериодной корреляции ПП). 
 

Uвх
T

K
.

Uвых

а)

f

( )K f

Ï1 ( )R T+

Ï1 ( )R T−

б)

ÏF Ï2F

 
 

Рис. 6.39. Одноконтурный ЧПАК: а – эквивалентная схема; б – АЧХ 
 
Коэффициент межпериодной корреляции ПП можно представить в виде 
 

П П дп Пρ( ) ( )exp( 2π ),T R T j F T=       (6.29) 
 

где П( )R T  – модуль коэффициента корреляции, определяемый как модуль 
значения частоты характеристики 

 
П Пω ω

П П( ) ( ) ( ) 1 ρ( ) 1 ρ ( ) ,j T j TK f K f K f T e T e−∗ ∗   = = − ⋅ − ⋅   
      

 
а с учётом выражения (6.29) имеем 

+ 
 
– 
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2
П П дп П( ) 1 ( ) 2 ( )cos π( )K f R T R T f F T= − − − .  (6.30) 

 
Заметим, что при выводе формулы (6.30) использовались формулы 

Эйлера  
 

xjxe jx sincos ±=± . 
 

Функциональная зависимость (6.30) графически представлена на рис. 
6.39,б откуда видим, что глубина провалов в АЧХ однократной ЧПАК и 
положение их на частотной оси определяются модульными значениями 
межпериодного коэффициента корреляции и доплеровской добавкой час-
тоты колебаний ПП. При изменении дпF  изменяется и положение провала 
АЧХ на частотной оси, т. е. производится автоматическая адаптация пара-
метров РФ. 

 
 
6.4.2.  ДВУКРАТНЫЕ  СИСТЕМЫ  ЧЕРЕСПЕРИОДНОЙ  
           АВТОКОМПЕНСАЦИИ 
 
Двукратные, или двухканальные, системы ЧПАК отличаются от од-

нократных тем, что используют две линии задержки эхо-сигналов, каждая 
на период повторения, и двухканальный АК (рис. 6.40). 

 

УПЧ
Uвх T АК АД

Uвых

Сх. ЧПАК

T

  
 

Рис. 6.40. Упрощенная структурная схема двухканальной системы ЧПАК 
 
В двухканальной схеме ЧПАК может в зависимости от характера ПП 

изменяться форма и число провалов в АЧХ, а также  их положение на час-
тотной оси. Кроме того, в схеме двухканальной и большей кратности 
ЧПАК можно объединить угловую (пространственную) и скоростную се-
лекцию в углоскоростную. На адаптивное устройство для этого должны 
подаваться колебания от различных элементов многоканальной антенны, 
задержанные на периоды повторения, и незадержанные. 

Схемы включения двухканальной системы ЧПАК разделяются на 
два вида: 

симметричная схема ЧПАК (рис. 6.41, а), 
несимметричная схема ЧПАК (рис. 6.41, б). 
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Основные отличия схемы включения ЧПАК (симметричной и не-
симметричной) обсудим при рассмотрении характеристик адаптивных сис-
тем СДЦ. Вместе с тем из структурной схемы ЧПАК видим, что при не-
симметричном включении основной канал АК является незадержанным, 
тогда как при симметричном включении основной канал АК задержан на 
период повторения ПT  зондирующих сигналов. 

Основные характеристики систем ЧПАК: скоростная характеристи-
ка; коэффициент улучшения отношения сигнал/помеха; коэффициент по-
давления помехи; быстродействие устройств ЧПАК. 

1. Скоростная характеристика системы ЧПАК – это зависимость ко-
эффициента передачи полезного сигнала по мощности от радиальной ско-
рости цели (доплеровской частоты): 

 

свых
ср д

свх
( ) ( ).r

PK f V f FP= = =  

 
Скоростная характеристика системы ЧПАК определяется канально-

стью АК, способом его включения (симметричный, несимметричный), па-
раметрами ПП. 

 

Uвх

Uвых

Tп

∑

X

X

K1

.

2

Uвх

Uвых∑

X

X

K1

.

K2

.
K
.

 

Tп
Tп
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а)        б) 

 
Рис. 6.41. Структурные схемы включения двухканальной ЧПАК:  

а – симметричная; б – несимметричная 
 
При однослойной ПП соотношения для коэффициентов передачи по-

лезного сигнала имеют вид: 
а) для одноканальной системы ЧПАК 
 

2
ср1 дп П П Д дп( ) 1 ( ) 2 ( )cos 2π( );K F R T R T F F= + − −     (6.31) 

 
б) для двухканальной симметричной системы ЧПАК (рис. 6.41, а) 



 
433 

 

[ ]{ }2

ср1 дп П Д дп П( ) 1 2 ( )cos 2π( ) 1 (2 ) ;K F R T F F R T= − − +   (6.32) 
 
в) для двухканальной несимметричной системы ЧПАК (рис. 6.41, б) 
 

( ){ } [ ]

[ ] [ ]
[ ]

2222 2
срн Д П П П П П

2 2
П П Д дп П

22
П П Д дп П

( ) 1 ( ) 1 2 ( ) (2 ) 1 ( )

2 ( ) 1 (2 ) cos 2π( ) 1 (2 )

2 ( ) (2 ) cos 4π( ) 1 (2 ) .

K F R T T R T R T R T

R T R T F F R T

R T R T F F R T

 = + − + − − −    

− − − − +

 + − − −      

(6.33) 

 
Средние значение коэффициентов передачи полезного сигнала при 

П( )R T : 
 

Кср1 ≈ 2,  Ксрс ≈ 1,5,  Ксрн ≈ 6. 
 
2. Коэффициент улучшения отношения сигнал/помеха определяется 

соотношением 
 

у ср п ,K K K= ⋅  
 

где пK  – коэффициент подавления помехи.  
3. Коэффициент подавления помехи определяется отношением мощ-

ности помехи на входе схемы ЧПАК к мощности помехи на выходе. 
Найдём коэффициент подавления ПП на примере одноканальной 

ЧПАК. Мощность нескомпенсированных остатков ПП, согласно выраже-
нию (6.25), 

 
2

пвых п0 п1 ,P U kU= +       (6.34) 
 

где п0 ,U  п1U  – комплексные огибающие колебаний ПП на входах АК; 

      K  – коэффициент передачи управляемого усилителя. 
С учётом собственных шумов приёмника РЛС коэффициент передачи 
 

п0 п1 п0 ш п1 ш П п( ) ( )( ) ρ( ) (1 1 ),K U U P P P P T q= − + + = − +     (6.35) 
 

где П п0 п1 п0 п1ρ( ) ( )T U U P P=   – коэффициент межпериодной корреляции  
колебаний ПП; 

п п шq P P=  – отношение мощности колебаний ПП на входе ЧПАК к 
мощности собственных шумов приёмника.  



 
434 

 

При записи соотношения (6.35) полагалось, что собственные шумы 
на входах прямого и задерживающего на период ПT  каналов не коррелиро-
ванны, мощности помехи в смежных периодах зондирования одинаковы 

п0 п1( ),P P=  а крутизна регулировочной характеристики управляемого уси-
лителя γ  достаточно велика. 

После подстановки cоотношения (6.35) в (6.34) получим 
 

2
2пвых пвх П

п

11 ( ) 1 ,(1 )P P R T q
  = − −  +  

 

 
тогда 

 

{ }2 2пвх
п1 П п

пвых
1 1 ( ) 1 1 (1 ) .PK R T qP  = = − − +      

(6.36) 

 
Из выражения (6.36) следует, что в системе ЧПАК, в отличие от си-

стем СДЦ с ЧПВ, коэффициент подавления пK  ПП зависит от уровня шу-
мов в приёмном канале (шумы уменьшают корреляцию ПП). Поэтому при 
одновременном воздействии на РЛС АШП и ПП коэффициент подавления 

пK  ПП будет снижаться. Для уменьшения влияния АШП на характеристи-
ки системы ЧПАК ее необходимо включать в приемный тракт РЛС после 
аппаратуры защиты от АШП. 

При qп > 1 

 п1 2
П

1 .
1 ( )

K
R T

≈
 − 

    (6.37) 

 
Окончательно для одноканальной системы ЧПАК имеем коэффициент 
уменьшения отношения сигнал/помеха 

 

у1 2
П

2 .
1 ( )

k
R T

≈
 − 

    (6.38) 

 
При высокой корреляции колебаний ПП П( ) 1R T ≈  
 

[ ] [ ] [ ]и1 2
П П ПП

1 1 1 .
1 ( ) 1 ( ) 2 1 ( )1 ( )

K
R T R T R TR T

≈ = ≈
+ × − × − − 

    (6.39) 

 
Из формулы (6.39) следует, что одноканальная система ЧПАК и си-

стема СДЦ с однократным ЧПВ практически одинаково эффективны при 
условии, что в системе СДЦ скомпенсирована скорость ветра. 
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4. Быстродействие устройств ЧПАК. 
Одной из важнейших характеристик системы ЧПАК является 

быстродействие адаптивной системы защиты от ПП. Этот параметр 
определяется динамической постоянной динT  АК. В частности, для одно-
канального АК: 

 

ст
дин

пп

,
1 γ

TT
P

=
+

     (6.40) 

 

где ст
ф

1
П

T =
 
– время интегрирования в разомкнутой цепи обратной связи 

(статическая постоянная); определяется полосой пропускания Пф интегри-
рующих фильтров.  

Чтобы исключить возможность самовозбуждения АК и потери по-
лезного сигнала, должно выполняться условие: 

 

дин и(2...3)τ ,T ≥                                           (6.41) 
 

где иτ  – длительность полезного сигнала на входе автокомпенсатора. 
При величине пп 100...1 000γP = для выполнения условия (6.41) необ-

ходимо, чтобы полоса пропускания интегрирующего фильтре была в пре-
делах Ф и0,3...0,5 100...1 000П ( ) ( ) τ .=  

Время восстановления АК (время возвращения в исходное состояние 
после исчезновения ПП) определяется статической постоянной стT  и может 
составлять единицы миллисекунд. Поэтому для исключения возможности 
снижения дальности действия РЛС на участках пространства после ПП це-
лесообразно предусматривать в РЛС коммутатор режимов работы (напри-
мер, c СДЦ и без СДЦ). 

Ограниченное быстродействие АК приводит к появлению на выхо-
де системы ЧПАК (следовательно, и на экране индикатора РЛС) неcком-
пенсированных передних кромок ПП. Этот недостаток существенно 
снижает возможности системы ЧПАК в условиях воздействия дискрет-
ных ПП, если не принимать специальные меры уменьшения данного не-
достатка. Например, при работе в условиях отражений от местных пред-
метов возможна предварительная настройка АК на подавление колеба-
ний КГ, которые подмешиваются к входному сигналу. Известны и дру-
гие способы борьбы с неcкомпенсированной кромкой помехи. Один из 
них – последовательное включение АК второй ступени с автокомпенса-
тором первой ступени. 
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6.5.  ЦИФРОВЫЕ  СИСТЕМЫ  СДЦ 
 
 
6.5.1.  ПРИНЦИПЫ  ПОСТРОЕНИЯ  ЦИФРОВЫХ  СИСТЕМ  СДЦ 
 
Цифровая обработка радиолокационных сигналов основана на пре-

образовании временной выборки сигнала, подлежащего обработке, в циф-
ровой код (чаще всего используется двоичный код). После преобразования 
«аналог–код» дальнейшая обработка сигналов (фильтрация, обнаружение 
и измерение координат) производится путем выполнения операций над 
числами с помощью цифровых устройств. 

Таким образом, система цифровой обработки представляет собой 
комбинацию АЦП со спецвычислителем (специализированной цифровой 
ЭВМ), выполняющим операции в реальном масштабе времени. 

Устройства цифровой обработки, реализованные на базе современ-
ной дискретной микроэлектроники, имеют ряд преимуществ перед анало-
говыми: 

 большой динамический диапазон; 
 возможность гибкой и оперативной перестройки параметров 

устройств фильтрации, обеспечивающей более высокую адаптивность РЛС; 
 высокая стабильность характеристик устройств фильтрации; 
 возможность длительного накопления слабых сигналов;  
 большая точность выполнения арифметических операций с сигна-

лами, преобразованными в числа; 
 высокая надежность, малый вес и габариты ; 
 возможность сопряжения систем обработки сигналов с цифровыми 

устройствами управления, что особенно важно в РЛС с ФАР; 
 кроме того, цифровые устройства не требуют периодической меха-

нической подстройки параметров с помощью радиотехнических деталей с 
переменными характеристиками, что упрощает их эксплуатацию. 

Рассмотрим преимущества цифровых устройств обработки радиоло-
кационных сигналов на следующем примере. При обработке радиолокаци-
онных сигналов, особенно на фоне ПП, требуется задерживать их на время, 
кратное периоду зондирования. В аналоговых устройствах эту функцию 
выполняют линии задержки, требующие высокой стабилизации их пара-
метров с помощью специальных мер (например, помещением их в термо-
статы, что делает такие устройства громоздкими и дорогостоящими). В 
цифровых устройствах задерживаемый сигнал записывается в запомина-
ющее устройство (ЗУ) и извлекается из него по мере надобности в любой 
более поздний момент времени. Таким способом сигнал может храниться 
или задерживаться в течение длительных, но точно управляемых интерва-
лов времени, в то время как обычные аналоговые линии задержки уже не-
достаточно стабильны для задержки импульсов на время П2 .T  
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Вместе с тем цифровые преобразования сигналов неизбежно приводят 
к частичной потере информации, что делает цифровые алгоритмы обработ-
ки сигналов квазиоптимальными. Работа цифровых фильтров сопровожда-
ется образованием дополнительных шумов, обусловленных необходимо-
стью квантования сигналов по амплитуде (шум квантования) и неизбежного 
округления чисел при проведении вычислений (шум округления). Кроме то-
го, возникает необходимость стробирования входных сигналов по времени 
запаздывания (дальности) и доплеровской частоте, что делает  цифровые 
устройства многоканальными и усложняет аппаратуру, а также увеличивает 
ее объем. Однако успехи современной микроэлектроники существенно 
снижают последний недостаток, касающийся объема аппаратуры.  

Несмотря на перечисленные недостатки, перспективность использо-
вания методов цифровой обработки сигналов несомненна, так как реально 
достижимая эффективность цифровых систем оказывается более высокой, 
чем аналоговых. 

Так, применение цифровых устройств обработки сигналов в РЛС 
позволяет: 

повысить эффективность и улучшить эксплуатационные свойства 
отдельных радиотехнических систем в РЛС с оконечными устройствами 
аналогового типа (индикаторами); 

обнаруживать цели (фильтрация сигналов) и измерять их координа-
ты цифровыми методами с выдачей информации в цифровой форме на 
ЭВМ, сопряженной с РЛС. 

Заметим, что функциональный состав и общая структура РЛС с циф-
ровой обработкой сигналов пока практически те же, что и у РЛС с анало-
говой обработкой. Рассмотрим особенности построения системы цифровой 
обработки сигналов и ее элементов. 

 
 
 
6.5.2.  ОБОБЩЕННАЯ  СТРУКТУРНАЯ  СХЕМА  ЦИФРОВОЙ   
           СИСТЕМЫ  ОБРАБОТКИ  РАДИОЛОКАЦИОННЫХ  СИГНАЛОВ 
 
В импульсных обзорных РЛС сигнал, отраженный от цели, имеет 

естественную дискретизацию по времени, обусловленную перемещением 
ДНА в азимутальной плоскости и импульсным методом дальнометрии. 
Дополнительной дискретизации по времени подвергается сигнал на выхо-
де приемника РЛС в пределах одного цикла зондирования (в пределах ин-
тервала времени зmax0 ,t−  где зmaxt  – максимальное время запаздывания от-
раженного сигнала). Эта мера приводит к разбиению всей дальности дей-
ствия РЛС на элементарные участки .D∆  Число таких участков 

 
/ ,DN D D= ∆  
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где D  – максимальная ДО; 

       
д

2
cTD∆ =

 
– размер элементарного участка по дальности; 

       дT  – интервал временной дискретизации. 
Сигналы каждого участка дальности квантуются по амплитуде, пре-

образуются в цифровую форму (цифровой код) и заполняются на время, 
необходимое для их обработки. 

За счет вращения антенны РЛС по азимуту каждый элементарный 
участок образует кольцо дальности (канал дальности) – рис. 6.42. При ре-
шении задач фильтрации полезных сигналов, обнаружения целей и изме-
рения их координат используется информация с кольца дальности в преде-
лах азимутального сектора, равного ширине Δβ ДНА РЛС в горизонталь-
ной плоскости. Информация в каждом кольце дальности обрабатывается от 
одного цикла зондирования  к другому таким образом, чтобы к началу 
очередного цикла обработка заканчивалась на всех интервалах дальностей. 

 

Δβ

 
 

Рис. 6.42. Сечение ЗО РЛС 
 
Обработка сигналов во всей ЗО РЛС возможна либо путем последо-

вательного анализа информации на интервалах дальностей, либо путем па-
раллельного   включения устройств обработки в каждое кольцо дальности. 
При первом способе требуется меньший объем аппаратуры, но существен-
но (на 2 …3 порядка) возрастают требования к быстродействию. При па-
раллельной обработке пропорционально числу каналов дальности ND 
уменьшаются требования к быстродействию, но растет объем аппаратуры. 
Возможен последовательно-параллельный способ обработки, обеспечива-
ющий компромисс между быстродействием и объемом аппаратуры. Выбор 
того или иного способа обработки сигналов зависит от многих факторов и 
определяется, с одной стороны, техническими параметрами РЛС (базой 
сигнала, числом импульсов в пачке, требуемым коэффициентом подавле-
ния помех в аппаратуре защиты, допустимым уровнем потерь энергии по-
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лезных сигналов и т. д.), а с другой – наличием и уровнем развития эле-
ментной базы. 

Обратим внимание на то, что независимо от способа технической ре-
ализации устройств в основе линейной цифровой обработки лежит прин-
цип весового суммирования. Значения весовых коэффициентов определя-
ют характеристики устройства обработки сигналов (импульсную, ампли-
тудно-частотную и фазочастотную) и выбираются таким образом, чтобы 
обеспечить оптимальную или квазиоптимальную фильтрацию полезных 
сигналов на фоне различного рода помех. 

Преобразование аналогового сигнала в цифровую форму (рис. 6.43) 
производится после фазового детектирования в двух квадратурных кана-
лах  с помощью АЦП, осуществляющих временнóе стробирование сигна-
лов импульсами строба (а), поступающими с устройства управления (УУ), 
и амплитудное квантование. На выходе АЦП сигнал представляется мно-
горазрядным цифровым кодом. Далее система обработки разделяется на 
два канала: амплитудный (А) и когерентный (К). Переключение каналов 
производится коммутатором (К «А–К»). 
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Рис. 6.43. Обобщенная структурная схема системы  
цифровой обработки сигналов 

 
В цифровых фильтрах производится весовое суммирование эхо-

сигналов в нескольких периодах зондирования, в результате чего образует-
ся АЧХ с провалами на заданных участках. 

Выход коммутатора подключается к обнаружителю некогерентных 
сигналов, состоящему из ЗУ, цифрового накопителя (ЦН) и порогового 
устройства (ПУ). Обнаруженный полезный сигнал, превышающий задан-
ный порог, поступает на измеритель координат (ИК). Измерение дальности 
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до цели ( *D ) производится по номеру кольца дальности ,DN  в котором 
обнаружен сигнал. Для измерения азимута цели (β )∗  на ИК поступают 
масштабные азимутальные импульсы (МАИ) от системы вращения антен-
ны РЛС, отсчет которых начинается с направления антенны на север. 

Необходимые для работы цифровых устройств управляющие им-
пульсы формирует УУ. 

Для реализации цифрового фильтра необходимо иметь: 
 ЗУ входных сигналов; 
 постоянное запоминающее устройство (ПЗУ) весовых коэффициентов; 
 ЗУ выходных сигналов; 
 арифметическое устройство (АУ) для выполнения операций умно-

жения значений сигнала на весомые коэффициенты и суммирования; 
 оперативное запоминающее устройство (ОЗУ) для хранения резуль-

татов промежуточных вычислений и команд; 
 блок программного управления (БПУ), обеспечивающий необходи-

мую последовательность работы цифровых устройств. 
Структурная схема цифрового фильтра представлена на рис. 6.44. 
 
 
с АЦП ЗУ входных 

сигналов АУ ЗУ выходных
сигналов

ПЗУ ОЗУ

БПУ

Рис. 6.44 Структурная схема цифрового фильтра.
 

 
Рис. 6.44. Структурная схема цифрового фильтра 

 
 
Заметим, что наличие устройств, приведенных на рис. 6.43, 6.44, в 

РЛС с цифровой обработкой сигналов является обязательным, особенно в 
АЗПП при когерентной обработке сигналов. При обнаружении целей и из-
мерении их координат в отсутствие помех используется, как правило, не-
когерентная обработка бинарно-квантованных сигналов, имеющая при не-
котором увеличении потерь в отношении сигнал∕шум существенно более 
простую техническую реализацию. 
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6.5.3.  ЦИФРОВАЯ  СИСТЕМА  СДЦ  С  ОБРАБОТКОЙ  СИГНАЛОВ 
           ВО  ВРЕМЕННÓЙ  ОБЛАСТИ 
 
В цифровых системах СДЦ (рис. 6.45) наиболее полно проявляются 

преимущества цифровых методов и устройств обработки радиолокацион-
ных сигналов. Их принципиальным отличием от обычных систем СДЦ яв-
ляется цифровая реализация гребенчатого фильтра подавления.  

Коэффициент подавления ПП, реализуемый в цифровых системах 
СДЦ, определяется соотношением 

 
1 1 1 1

п п.пред п.АЦП п( ) ,i
i

K K K K− − − −= + +∑    (6.42) 

 
где п.предK  – предельно достижимый коэффициент подавления ПП для за-
данных цифрового гребенчатого фильтра подавления (ЦГФП), параметров 
ПП и динамического диапазона до АЦП; 

0,6
п.АЦП 10 mK ≈ ( здесь m – разрядность АЦП); 

пiK  – коэффициент подавления, обусловленный нестабильностью i-
ого функционального узла РЛС (генератора СВЧ, МГ и КГ). 

 

ФНЧ

ФНЧ

 
 

Рис. 6.45. Структурная схема цифровой системы СДЦ 
 
Из соотношения (6.42) следует, что применение цифровой системы 

СДЦ не является гарантией высокой помехозащищенности РЛС от ПП. 
Для полной реализации её возможностей необходимо принимать меры по 
стабилизации параметров зондирующего сигнала, частот гетеродинов и 
расширению динамического диапазона приемного тракта пр п.треб(Д ).K≥  

ЦГФП могут обрабатывать сигналы во временнóй или частотной об-
ластях. В первом случае они являются эквивалентом аналоговых устройств 
ЧПВ соответствующей кратности, а во втором – набора доплеровских 
фильтров корреляционно-фильтровых систем СДЦ. 

ЦГФП, производящие обработку сигналов во временнóй области, 
могут быть выполнены по нерекурсивной (трансверсальной) и рекурсив-
ной схемам. 

/ 2π  
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6.5.3.1. Цифровая  СДЦ  с  нерекурсивным  гребенчатым   
            фильтром  подавления 
 
Нерекурсивным, или транверсальным, фильтром с конечной импуль-

сной характеристикой (КИХ-фильтром) называется фильтр, реализующий 
алгоритм 

 

                                       0
( ) ( 1) .

M

i
i

y n a n
=

= −∑            (6.43) 

 
Здесь ( )y n – выходной и входной сигналы фильтра в дискретные моменты 
времени nT (T – период повторения импульсов); 
          ia  – весовые коэффициенты; 
          M – количество одновременно обрабатываемых сигналов. 

Количество элементов задержки сигнала на период T определяет по-
рядок фильтра. 

 

Z-1 Z-1

Z-1 Z-1

+1 -2 +1

∑

x(n)

x(n)

+

-

+

-

y(n)

y(n)

а)

б)

.

 
 

Рис. 6.46. Структурные схемы нерекурсивных фильтров второго порядка 
 
Структурная схема простого нерекурсивного РФ второго порядка 

представлена на рис. 6.46. 
Здесь z-1 – элемент задержки сигнала на период следования (повторения). 

Известно, что системы, обрабатывающие дискретные значения сиг-
нала, в том числе и устройства цифровой обработки сигналов, удобно ана-
лизировать, используя метод z-преобразования. 

Суть метода z-преобразования заключается в том, что комплексная 
плоскость сигналов, которая отображает амплитуду и фазу сигналов        
(p-плоскость, ),p jyδ= +  переводится в z-плоскость с помощью преобра-
зования Лапласа: 
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,pTz e=  
 

где T – временнóй интервал дискретизации сигнала. 
Как известно, z-плоскость представляет собой единичный круг на 

комплексной плоскости (рис. 6.47). Каждая полоса на комплексной           
p-плоскости шириной 2П/T отображается во внутреннюю область единич-
ного круга, в результате чего 

 
( ) ( ) ; ( ) ( ) .i ix n i x z z y n i y z z− −− → − →  

 
JmP(y)

3П/T

3П/T

-П/T

П/T

ReP(y)

p-плоскость

Jmz

Rez-1 1

z- плоскость
  

Рис. 6.47. Отображение p-плоскости на z-плоскости 
 
Таким образом, умножение сигнала на 1z− в z-преобразовании соот-

ветствует его задержке на время iT  (заметим, что все переменные в приве-
денных выше формулах величины комплексные). 

С учетом сказанного выше z-преобразование уравнения (6.43) при-
нимает вид 

 

0
( ) ( ) .

M
i

i
i

y z x z a z−

=

= ∑     (6.44) 

 
Метод  z-преобразования позволяет сравнительно просто проводить 

расчет важнейшей характеристики ЦФ – частотного коэффициента пере-
дачи. Известно, что выходной сигнал фильтра y(n) есть  свертка входного 
сигнала и импульсной характеристики фильтра, поэтому выходному сиг-
налу (при использовании z-преобразования) отвечает функция 

 
( ) ( ) ( ),y z H z X z= ×     (6.45) 

 
где H(z) – импульсная передаточная функция (системная функция) фильтра. 

Соотношение (6.45) устанавливает, что системная функция фильтра 
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( ) ( ) ( )H z y z x z=      (6.46) 
 

есть z-преобразование импульсной характеристики. 
Использование z-преобразования удобно тем, что, подставив в выра-

жение для системной функции значение 2П ,j FTz e=  можно получить ком-
плексную частотную характеристику фильтра: 

 
( ){ }( ω) ( ω) ( ω) | arg ω ,K j H j H j e j H j= =       (6.47) 

 
здесь Т – период повторения импульсов; 

F – доплеровская частота. 
Проведем анализ АЧХ фильтра второго порядка (рис. 6.49, а, б), ис-

пользуя метод z-преобразования. 
Первая схема однократного вычитания (рис. 6.49, а) вырабатывает 

первую конечную (не бесконечно малую) разность: 
 

( ) ( ) ( )1 1 ,n x n x n∆ = − −   
 

а вторая схема однократного вычитания – вторую разность: 
 

( ) ( ) ( )2 1 1 1 ( )n n n y n∆ = ∆ −∆ − =    
 

или , после несложных преобразований, 
 

( ) ( ) ( )2 1 ( 2).y n x n x n x n= − − − −                        (6.48) 
 

Такой же результат дает схема (рис. 6.49, б), построенная с устрой-
ством задержки на время 2T с отводом, соответствующим задержке на 
время Т, и схемы весового суммирования с весами: +1, –2, +1. 

z-преобразование уравнения (6.48) имеет вид 
 

( ) ( ) ( ) 1 22 ( ) ,y z x z x z z x z z− −= − −           (6.49) 
 

а системная (передаточная) функция 
 

2

2
( ) 2 1( ) .
( )

y z z zH z
x z z

− +
= =

  
        (6.50) 

 
Подставим в полученное выражение значение 2Пj FTz e= : 
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4П 2П

4П
2 1( ) .

j FT j FT

j FT
e eH z

e
− +

=  

 
Найдем выражение для АЧХ фильтра: 
 

2П 2П 2П

2П 2П

2
( ) ( ) .

j FT j FT j FT

j FT j FT

e e e
K F H F

e e

−× − +
= =

×  

 
Учтем, что 2П 1,j FTe =  

2П 2 2П Пcos sinj FT FT FTe j= +                          

и 2 1sin (1 cos 2 )
2

x x= − , тогда окончательно получим 

 
( ) 4 Пsin .K F FT=      (6.58) 

 
Из анализа выражения (6.51) следует, что АЧХ ЦГФП полностью со-

ответствует АЧХ аналогового ГФП аналогичной кратности вычитания. 
В состав ЦФ (рис. 6.48) входят: ЗУ входных и выходных сигналов; 

ОЗУ и ПЗУ, АУ. 
 

БПУ Сч . А

ЗУ1 Б P г 2 ЗУ2

Б P г 1 Б P г 3

АУ

x(n)

y(n)

3

2

4 5

2

1

3

4

5

с АЦП

x(n) x(n-1) x(n-2)

  
 

 Рис. 6.48. Структурная схема нерекурсивного ЦГФП второго порядка 
 
Буферный регистр (Б Рг1) запоминает код выходного сигнала АЦП 

на время Тд ( рис. 6.45). ЗУ1 обеспечивает запоминание кодов сигналов со 
всех каналов дальности на время Т (период следования). Емкость его памя-
ти составляет Nд × m (m – разрядность АЦП) бит. Запоминающее устройст-
во может выполняться на микросхемам памяти, управляемых счетчиком 
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адреса (Сч. А), или сдвиговых регистрах. Поскольку входные (выходные) 
сигналы поступают (считываются) на ЗУ (с ЗУ) последовательно, то 
управление работой ЗУ в ЦГФП существенно упрощается – ячейки для за-
писи и считывания информации можно выбирать, например, с помощью 
адресного счетчика, на вход которого поступают импульсы дискретизации. 
Принцип построения ЗУ2 аналогичен ЗУ1. 

Арифметическое устройство осуществляет вычисления в соответст-
вии с алгоритмом работы ЦГФП. В случае нерекурсивного фильтра второ-
го порядка АУ выполняет операцию вида (6.48) и может быть реализовано 
на основе двух полных сумматоров. 

 
 

6.5.3.2. Цифровая  СДЦ  с  рекурсивным  гребенчатым  фильтром  
            подавления 

 
Этот вид цифровых фильтров (рис. 6.49) характеризуется тем, что 

для формирования n-го выходного отсчета используются предыдущие зна-
чения не только входного, но и выходного сигнала. 

Алгоритм функционирования рекурсивного фильтра определяется 
следующим выражением: 

 

0 1
( ) ( ) ( ).

M N

i i
i i

y n a x n i b y n i
= =

= − + −∑ ∑              (6.52) 

 
При ib  = 0, i = 1, 2, …, N уравнение (6.52) описывает алгоритм работы 
трансверсального фильтра. 

 
  

 

z-1

z-1

x(n)

y(n )∑

1в

+

+ -

a )

z-1 z-1

∑

z-1 z-1

y(n )

x(n )

12 в−2в−

12 а−
+ +

б )   
Рис. 6.49. Структурные схемы рекурсивных фильтров:  

а – первого порядка; б – второго порядка 
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Проанализируем АЧХ рекурсивного фильтра первого порядка (рис. 
6.49, а) с обратной связью. Алгоритм его работы имеет вид 

 
1( ) ( ) ( 1) ( 1),y n x n x n в y n= − − + −            (6.53) 

 
а в форме z-преобразования 

 
1 1

1( ) ( ) ( ) ( )y z x z x z z в y z z− −= − + . 
 
Передаточную функцию запишем в виде 
 

1

1
1 1

( ) 1 1( ) .
( ) 2

y z z zH z
x z в z z в

−

−

− −
= = =

− −
       (6.54) 

 
Подставим в формулу (6.54) значение 2Пj FTz e=  
 

2П

2П
1

1( ) ,
j FT

j FT
eH z
e в

−
=

−
 

 

1

2П 2П 2П

0 2П 2П
П

2
( ) ( ) 2 sin ,

2

j FT j FT j FT

в j FT j FT
FT

e e e j
K F H F

e e j

−

=

−
= = =  

 
так как 

 
П 2П2 2, 1,j FT j FTj e e= = =  

 
2П 2П

Пsin ,   cos sin .
2

j FT j FT
jxFT

e e
e x j x

j

−
±

−
= = ±  

 
Таким образом, при значении 1 0в =  получим АЧХ схемы однократ-

ного ЧПВ. При 1 1в =  имеем ( ) 1К F = (рис. 6.50, б). При 10 1в< <  АЧХ 
фильтра представляет собой нечто промежуточное между приведенными 
на рис. 6.50, б линиями. 

У некоторых ГФП более высокого порядка находить АЧХ таким 
способом (подстановкой 2Пj FTz e=  в уравнение системной функции) до-
статочно сложно. В этом случае инженерный анализ параметров ЦГФП 
удобно проводить, используя комплексную z-плоскость. Этот способ поз-
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воляет наглядно представить вариации АЧХ фильтров при изменении ко-
эффициентов в цепях прямой и обратной связи. 

 

Полюс

Нуль

а)

Jmz

Rez1je π= −

3/2je π

/2je π

1
1в

z
 ℓ



d


|K(F)|

F0

0.5
1

1.5

2

4
пF

2
пF 3

4
пF

пF

1 0в =

1 1в =

б)   
 

Рис. 6.50. Положение нуля и полюса на z-плоскости рекурсивного фильтра: 
а – первого порядка; б – его АЧХ 

 
Системная (передаточная) функция представляет собой отношение 

полиномов по степеням z (дробно-рациональную функцию) и имеет два 
набора корней этих полиномов, которые называются нулями, т. е. корнями 
уравнения в числителе и полюсами – корнями уравнения в знаменателе пе-
редаточной функции. 

В устойчивых системах с обратными связями все полюсы находятся 
внутри единичного круга z-плоскости (трансверсальные – нерекурсивные), 
цифровые фильтры не являются динамическими системами и устойчивы при 
любом выборе коэффициентов. АЧХ фильтров можно найти из анализа гео-
метрии расположения нулей и полюсов передаточной функции в z-плоскости. 

Значения частоты сигнала в z-плоскости представляются точками на 
окружности единичного радиуса. Таким образом, конец вектора 2Пj FTz e=  
при изменении значения F описывает окружность единичного радиуса. 
Нанесем на z-плоскость (рис. 6.50, а) положения конца вектора z при неко-
торых значениях F: 

 
π/2 π и т. д

1 10, 1; , ; , .
4 2

j jF z F z e F z e
T T

= = = = = =  

 
Значение амплитуды отклика цифрового фильтра на данной частоте 

F определяется длинами векторов от точки единичной окружности на        
z-плоскости до нулей и полюсов (рис. 6.50, а). Численное значение ампли-
туды отклика фильтра на данной частоте F равно произведению длин век-
торов до нулей, деленному на произведение длин векторов до полюсов пе-
редаточной функции. 

Проведем анализ АЧХ фильтра (рис. 6.49, а). Найдем нули и полюсы 
передаточной функции 1( ) ( 1)( )H z z z в= − −  и нанесем их на комплекс-
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ную   z-плоскость.  Передаточная  функция H(z)  имеет  один  нуль в точке  
z = 1 и один полюс в точке z = 1в  (рис. 6.49, а). 

Обозначим через d  и   векторы, соединяющие полюс и нуль с про-
извольной  точкой z на окружности. Из анализа рис. 6.50, а видим, что 
имеют место следующие векторные равенства: 

 

1в d z+ = ,  откуда  1d z в= − , 
1 z+ = ,  откуда  1z= − , 

 
где  i –  вектор с координатами 1 0j+ . 

Для произвольной точки на окружности значение передаточной 
функции определяется соотношением 

 

1

1( ) .z dH z
z в
−

= =
− 

 

 
Таким образом, изменяя положение конца вектора z на единичной 

окружности (т. е. изменяя частоту F) и определяя частное от деления мо-
дулей векторов   и ,d  получим АЧХ цифрового рекурсивного фильтра. 

Проанализируем АЧХ цифрового рекурсивного фильтра второго по-
рядка (рис. 6.49, б). Алгоритм работы этого фильтра имеет вид 

 

1 1 2( ) ( ) 2 ( 1) ( 2) 2 ( 1) ( 2)y n x n a x n x n в y n в y n= − − + − − − − − . 
 

Проведем z-преобразование уравнения 
 

1 2 1 2
1 1 2( ) ( ) 2 ( ) ( ) 2 ( ) ( ) .y z x z a x z z x z z в y z z в y z z− − − −= − + − −  

 
После простых эквивалентных преобразований имеем 

 
1 2 1 2

1 2 1( )(1 2 ) ( )(1 2 )y z в z в z x z а z z− − − −+ + = − +  
 

или, после умножения левой и правой частей равенства на z2, 
 

2 2
1 2 1( )( 2 ) ( )( 2 1).y z z в z в x z z а z+ + = − +  

 
Передаточная функция имеет вид 

 
2

1
2

1 2

2 1( )( ) .
( ) 2

z a zy zH z
x z z в z в

− +
= =

+ +
 



 
450 

 

Разделим выражение для передаточной функции на два сомножителя: 
 

2 2 2
1 1

1 22 2 2
1 2 1 2

2 1 2 1( ) ( ) ( ) .
2 2

z a z z a z zH z H z H z
z в z в z z в z в

− + − +
= = = ×

+ + + +
 

 
Данная процедура соответствует разбиению цифрового рекурсивного 
фильтра на два звена: нерекурсивное (трансверсальное), описываемое пе-
редаточной функцией H1(z), и рекурсивное с передаточной функцией H2(z). 

Полюсы функции H1(z) (трансверсальная часть цифрового фильтра) 
находятся в точке z = 0, а нули определяются из уравнения 

 
2

12 1 0z a z− + = , 
 

отсюда  
 

2
1,2 1 1 1z a a= ± −   при  1 1a < , 1,2 1 ,z a jA= ±  2 2

1 11 1A a a= − = − .  
 
Таким образом, при величине весового коэффициента а1 меньше 

единицы передаточная функция имеет два комплексно-сопряженных нуля. 
Нанесем нули и полюс на комплексную z-плоскость (рис. 6.51а). 
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Рис. 6.51. Положение нулей и полюсов передаточной функции (а)  

и примерный вид АЧХ (б) цифрового фильтра с передаточной функцией H1(z) 
 при разных значениях весового коэффициента а1 

 
 

Примерный вид АЧХ цифрового фильтра, соответствующего переда-
точной функции H1(z) при разных значениях весового коэффициента 1a , 
приведен на рис. 6.51б. 

Анализ рис. 6.51а показывает, что 
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1 2
1 1 2

1 2

( )H z
d d
×

= = ×
×

 
  , (так как 1 2 1d d= = ). 

 
Таким образом, анализ АЧХ цифрового фильтра с передаточной 

функцией H1(z) показывает, что нули АЧХ получаются при положениях 
конца вектора z на окружности в точках, соответствующих корням переда-
точной функции H1(z). 

Нули передаточной функции H2(z) находятся в точке z = 0 (z2 = 0), а 
полюсы определяются из уравнения 

 
2

1 22 0z в z в+ + = ,  2
1,2 1 1 2z в в в= − ± − . 

 

При 2 1в в> , 
2

1,2 1 1 2,z в jB B в в= − ± = − получим два комплексно-
сопряженных полюса. На рис. 6.52 а показано наложение нулей и полюсов в 
комплексной z-плоскости и примерный вид АЧХ (рис. 6.52б) при значениях 

1в = 0,55 и 2в = 0,6 для цифрового фильтра с передаточной функцией H2(z).  
Анализ рис. 6.52а показывает, что 
 

1 2

1 2 1 2

12( )H z
d d d d
×

= =
× ×

   1 2 1 2так как(  1,   1).= = × =     

 
АЧХ цифрового рекурсивного фильтра второго порядка (рис. 6.52б) 

является произведением рассмотренных АЧХ 1( )H F  и 2 ( ) :H F  
 

1 2( ) ( ) ( ) .H F H F H F= ×  
 

Из анализа рис. 6.52, б также следует, что рекурсивная часть ЦГФП 
служит для выравнивания результирующей АЧХ в полосе прозрачности 
(пропускания) цифрового фильтра. Выбором весовых коэффициентов в1 и 
в2 можно «сгладить» коэффициент передачи фильтра в полосе пропуска-
ния. Включение различных фильтров и подбор коэффициентов позволяют 
создавать устройства СДЦ с заданной глубиной зоны режекции ПП. Как 
правило, коэффициенты а0, а1 ,.. am ; в1, в2… вN  не регулируют при эксплу-
атации (см. выражение (6.59), а хранят в устройстве памяти несколько их 
фиксированных значений, переключаемых при изменении режима работы 
устройства СДЦ в зависимости от помеховой обстановки. 

Недостатком рассмотренных режекторных цифровых фильтров (или 
ЦГФП) является невозможность их самонастройки в зависимости от изме-
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нения характеристик помеховых колебаний (особенно доплеровской ча-
стоты ПП). 

Для повышения эффективности защиты от ПП используют самона-
страивающиеся на параметры ПП цифровые устройства СДЦ. Самона-
стройка может производиться: 

автоматическим подбором весовых коэффициентов ЦГФП с помо-
щью, например, корреляционных обратных связей; 

измерением и предварительной компенсацией средней доплеровской 
частоты помеховых колебаний (рис. 6.53).  
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Рис. 6.52. Положение нулей и полюсов (а) передаточной функции  H2(z)  

и АЧХ рекурсивной части цифрового фильтра(б) 
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Рис. 6.53. Структурная схема устройства СДЦ с автоматической компенсацией 
 средней скорости движения пассивной помехи 

 
В устройстве (рис. 6.53) измерение межпериодных сдвигов помехи 

осуществляется на видеочастоте после схем АЦП. Затем измеренные зна-
чения сдвигов фаз компенсируют межпериодные сдвиги фаз помеховых 
колебаний, чем увеличивается эффективность системы СДЦ с цифровым 
гребенчатым фильтром подавления. 
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6.5.4.  ЦИФРОВАЯ  СИСТЕМА  СДЦ  С  ОБРАБОТКОЙ  СИГНАЛОВ 
           В  ЧАСТОТНОЙ  ОБЛАСТИ 
 
Когерентная обработка сигналов при цифровой фильтрации в ча-

стотной области аналогична корреляционно-фильтровой аналоговой обра-
ботке и обеспечивается путем создания ряда смежных цифровых УФ. Об-
работка сигналов в частотной области бывает в ряде случаев более целесо-
образной, чем во временнóй области. Это связано, во-первых, с облегчени-
ем задачи синтеза ЦГФП с заданными частотными характеристиками (по-
скольку сигналы в каждом частотном канале обрабатываются независимо 
друг от друга) и, во-вторых, с упрощением технической реализации циф-
ровых фильтров. 

Дискретные значения принимаемого колебания преобразуются в ча-
стотную область путем использования дискретного преобразования Фурье 
(ДПФ) или быстрого преобразования Фурье (БПФ). Для каждого числа N 
выборок входного сигнала  x(n) ДПФ определяется соотношением: 

 
21.

0
( )

nkN j
Nk

n
S x n e

π− −

=

=∑ ; k = 0, 1, 2,…, N–1, 

 
где kS  – комплексная амплитуда спектра k-й частоты, выбранной в соот-
ветствии с теоремой Котельникова через частотные интервалы 1/F NT∆ = . 

Таким образом, для определения k-й спектральной составляющей 
необходимо в каждом периоде следования в каждой  дискрете дальности 
входную реализацию умножить на оператор поворота и сложить с ранее 
полученными значениями. Всего необходимо произвести N комплексных 
умножений. Такое же количество умножений требует произвести расчет 
другой спектральной составляющей. Поскольку всего спектральных со-
ставляющих N (количество накапливаемых сигналов), то для реализации 
ДПФ необходимо выполнить N2 комплексных умножений в реальном 
масштабе времени. 

Использование БПФ позволяет существенно уменьшить объем вы-
числительных операций при разложении принятых сигналов на спектраль-
ные составляющие. Суть БПФ состоит в том, что только часть промежу-
точных вычислений используется для определения всех спектральных со-
ставляющих. Наиболее часто БПФ применяется в случаях, когда число ко-
герентно накапливаемых импульсов может быть представлено целочис-
ленной степенью основания два, т. е. N = 2m . На практике в РЛС РТВ при-
меняют 8, 16, 32 и 64-импульсное БПФ. Число операций  комплексного 
умножения составляет при этом примерно Nlog2N. 

Процедуру выполнения операций БПФ, которая используется в РЛС 
19Ж6, рассмотрим на примере 8 импульсов. 
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Запишем комплексную  амплитуду n-го импульса накапливаемой 
пачки в виде 

 
[ ]0( 1)φ φ ,cj n

п пU U e − +=
 n = 1, 2, …, 8,  (6.55) 

 
где nU  – амплитуда накапливаемого импульса; 

      cφ – начальная фаза первого импульса, которую для упрощения запи-
си в дальнейшем полагаем равной нулю; 

      cφ – регулируемое межпериодное изменение фазы сигна-
ла, c Д Д φ 2π ;T F T= Ω =  

Т – период следования сигналов. 
Для когерентного сложения сигналов необходимо в каждом после-

дующем периоде поворачивать вектор сигнала на угол (по фазе), равный 
межпериодному сдвигу фаз cφ . Оператор поворота при показательной 

форме записи имеет вид k( 1)φ ,j ne− − где φ 2πk K N= ×  – угол поворота 
фазы сигнала в k-м фильтре. Для 8-импульсного БПФ угол поворота 

 
( 1)2πφ ( 1)π 4,8k
n k−= = −   k = 1 ,2, 3,…, 8. 

 
Тогда результат накопления импульсов в k-м фильтре можно представить в 
виде 

 

( 1) ( 1)

1

c k

N
j n j n

k n
n

S U e eγ γ− − −

=

= ∑   k, n =1, 2, 3,…, 8.   (6.56) 

 
Поскольку обработка сигналов производится на видеочастоте, то 

преобразуем выражение (6.56) таким образом, чтобы операции над ком-
плексными величинами можно было заменить эквивалентными им опера-
циями над действительными числами в квадратурных составляющих (при 
цифровой обработке это будут коды квадратурных составляющих видео-
сигналов приемной системы РЛС). Для реализации этого используем три-
гонометрическую форму записи комплексных чисел: 

 
( 1)φ cos( 1)φ sin( 1)φ ,cj n

п п п c п c n nU U е U n jU n x jy−= = − + − = +  
 

где ccos( 1)φ ;n пx U n= −  csin( 1)φn пy U n= −  – выходные значения квадратурных 
каналов приемной системы. Тогда выражение для модуля k-й спектральной 

составляющей 
.

kS  представляется в виде 
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[ ] [ ]k k k k
1 1

cos( 1)φ sin( 1)φ sin( 1)φ cos( 1)φ
N N

k k n n n k
n n

S S x n y n j x n y n
= =

= = − + − − − − − =∑ ∑

 

 2 2 ,k k k kX jY X Y= − = +                                       (6.57) 
 

где ,k kx y  – вещественная (реальная) и мнимая части накопленной суммы 
комплексных сигналов. 

Таким образом, из выражения (6.57) следует, что накопление сигна-
лов в k-м цифровом доплеровском фильтре заключается в умножении вы-
ходных сигналов АЦП квадратурных каналов на коэффициент поворота 
фазы cos( 1)φ , sin( 1)φ ,k kn n− − раздельном вычислении действительной и 
мнимой частей комплексной суммы и взятии ее модуля. 

Коэффициенты поворота могут быть вычислены заранее для каждого 
фильтра и каждого импульса пачки накапливаемых сигналов. В частности, 
для N = 8 углы поворота могут принимать значения кπ/4. В РЛС 19Ж6 
принято считать, что если межпериодный сдвиг фаз сигналов лежит в пре-
делах (–180…+180o) и кратных им, то углы поворота φk  для различных 
фильтров принимают следующие значения: –135; –90; –45; 0; +45; +90; 
+135; +180о. 

По абсолютной величине коэффициенты поворота принимают зна-
чения 0,1 и 0,707. Коэффициенты поворота в разных доплеровских филь-
трах имеют одинаковые значения (по абсолютной величине) потому, что 
число накапливаемых импульсов представляется степенью числа два:        
N = 2m (N = 23(= 8) – табл. 6.2. 

 
Таблица 6.2 

Зависимость угла и коэффициентов поворота от номера фильтра 
 

Номер фильтра (k) 0 1 2 3 4 5 6 7 
Угол поворота φk  0o 45o 90o 135o 180o –135o –90o –45o 

  сos φk  1 0,707 0 –0,707 –1 –0,707 0 0,707 

  sin φk  0 0,707 1 0,707 0 –0,707 –1 –0,707 
 
Для вычисления значений kx  и ky  в любом фильтре в любом перио-

де следования сигналов достаточно иметь значения , ,n nx y   )(707,0 nn yx +  
и 0,707( )n nx y− , т. е. в каждом периоде достаточно выполнить две опе-
рации умножения и две – сложения. 

Возможности фазовых цифровых фильтров (как и аналоговых фазо-
вых фильтров) удобно оценивать, используя их амплитудно-фазовые ха-
рактеристики (АФХ). 
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Нормированную АФХ k-го фильтра, характеризующую зависимость 
амплитуды сигнала на выходе фильтра от межпериодного сдвига фаз обра-
батываемых сигналов, можно получить из соотношения (6.63) с учетом 
следующих допущений: амплитуда nU  всех импульсов на входах цифро-
вых фильтров постоянная и равна 1nU = ;  межпериодный сдвиг фаз φk  из-
меняется в пределах от –180˚ до +180o. 

С учетом сказанного выше можно записать  
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При выводе формулы (6.58) использовались следующие математиче-

ские соотношения: 
1jxe± = , sin

2

jx jxe ex
j

−−
=  и значение суммы геометрической прогрессии 

(φ φ ) ( 1)φ ( 1)φ
НК 6 .

1

β 1β = e (φ 90
β 1

c k c k

N N
j j n j n

вых к n n
n

S K U K U e F− − − −

=

−
= = = =

− ∑

2
0
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0 0 вх у обнσ 1, ;ш
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шe U U U U Pσ
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β 1
β  1

N

S −
=

−
 со знаменателем 

(φ φ )β = e .c kj −

 В случае  

N = 8 нормированная АФХ k-го фильтра имеет вид 
 

НК

sin 4(φ φ )1(φ φ ) .
18 sin (φ φ )
2

c k
c k

c k

K
−

− =
−

    (6.59) 

 

Здесь φk принимает значения, указанные в табл. 6.2. Вид семейства АФХ 
фильтров для N = 8 представлен на рис. 6.54. Изображенная форма АФХ 
получается посредством графического нахождения суммы векторов сигна-
лов с различными межпериодным сдвигом фаз (рис. 6.55, 6.56). 
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Рис. 6.54. АФХ фильтров без весовой обработки (а) и с весовой обработкой (б) 
 
Проанализируем, например, АФХ нулевого фильтра (рис. 6.55). 
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Рис. 6.55. Векторные диаграммы, иллюстрирующие принцип когерентного накопления 
сигналов в нулевом фильтре при: а – о

c 0φ = ; б – о о
c0 45φ< < ; в – o

c 45φ = ; г – o
cφ 90=  
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В фильтре производится сложение импульсов пачки без предвари-
тельного поворота их фазы о(φ 0 ).k =  При сложении сигналов с амплиту-
дой c ,U не имеющих межпериодного сдвига фаз о(φ 0 ),c =  амплитуда вы-
ходного сигнала будет равна c8 ,U  т. е. максимальна (рис. 6.55а). В случае 
некоторого межпериодного сдвига фаз о o

c0 φ 45< < амплитуда выходного 
сигнала фильтра уменьшится по сравнению со случаем о

cφ 0= и тем силь-
нее, чем ближе cφ к 45о (рис. 6.55б). При о

cφ 45=  сумма векторов 8 сигна-
лов образует замкнутую фигуру (правильный восьмиугольник) и вых0 0U =  
(рис. 6.55в). Для о

cφ 90=  совокупность из 8 векторов сигналов образует 
два накладывающихся друг на друга квадрата (рис. 6.55г). Аналогичным 
образом можно убедиться в равенстве нулю суммы сигналов в нулевом 
фильтре при o o

cφ 135 , 180 ,=  а также o o o45 , 90 , 135− − −  и т. д. 
При других значениях сдвигов фаз cφ в интервалах между указан-

ными углами сумма векторов сигналов не образует замкнутую фигуру и, 
следовательно, не равна нулю. Это свидетельствует о наличии у АФХ 
фильтра побочных максимумов. Их уровень у функции (6.58) и, в частно-
сти (6.59), велик и составляет около 22 % (минус 13 дБ). АФХ других 
фильтров будут отличаться от АФХ нулевого фильтра только смещением 
по оси cφ (рис. 6.54а). Однако для достижения максимума суммы сигна-
лов на выходе k-го (ненулевого) фильтра необходимо предварительно (пе-
ред накоплением) «поворачивать» по фазе принятый сигнал (например, 
рис. 6.56, а, б, для 7-го фильтра).  
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Рис. 6.56. Векторные диаграммы, иллюстрирующие процесс накопления сигнала 
 в 7-м фильтре: а – векторы сигнала; б – оператор поворота фазы в 7-м фильтре 
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Большой уровень боковых лепестков АФХ фильтров является их суще-
ственным недостатком, так как ухудшает качество накопления сигналов и, 
особенно, подавления ПП. Для уменьшения уровня боковых лепестков АФХ 
производится весовая обработка сигналов при когерентном суммировании 
(умножение последовательности импульсов на весовые коэффициенты nK ) 

 

c( 1)φ ( 1)φ
вых.к

1

k

N
j n j n

n n
n

U K U e − − −

=

= ∑   , 1,8k n = . 

 
Весовые коэффициенты nK  выбраны вариационным методом таким 

образом, чтобы  обеспечить уменьшение боковых лепестков до заданного 
уровня при приемлемом расширении главного лепестка.  

В частности, в РЛС 19Ж6 весовые коэффициенты имеют следующие 
значения: 1 8 0,15234375;K K= =  2 7 0,400390625;K K= =  3 6 0,751953125;K K= =  

4 5 1K K= = . Примерный вид АФХ доплеровских фильтров с весовой обра-
боткой изображен на рис. 6.54б. 

За счет сглаживания обрабатываемой пачки импульсов уровень бо-
ковых лепестков АФХ фильтров уменьшается, но вместе с тем происходит 
расширение главных лепестков, что увеличивает взаимное перекрытие 
АФХ соседних фильтров. Например, нормированные АФХ первого и 
седьмого фильтров пересекаются с осью ординат на уровне 0K  (рис. 
6.54б). Это значит, что отражения от местных предметов вызовут отклик в 
первом и седьмом фильтрах, равный 0K  от значения их амплитуды в нуле-
вом фильтре. Для подавления отражений от местных предметов, накапли-
ваемых главными лепестками АФХ первого и седьмого фильтров, после 
вычисления модульных значений сигналов производится вычитание поло-
вины модульного значения сигнала нулевого фильтра из модульных значе-
ний сигналов первого и седьмого фильтров. 

Подавление отражений от местных предметов, накапливаемых боко-
выми лепестками АФХ других фильтров, производится также вычитанием 
1/256 части модульного значения сигнала нулевого фильтра из модульных 
значений сигналов других фильтров. 

Структурная схема цифровой корреляционно-фильтровой обработки 
сигналов на примере РЛС 19Ж6 приведена на рис. 6.57. 

Цифровой последовательный код принимаемых сигналов в двух 
квадратурных каналах с АЦП поступает на ряд параллельных ключей, 
управляемых импульсами с генератора импульсов строба. Количество 
ключей соответствует числу каналов дальности. Каждый канал дальности 
имеет одинаковую структуру. Поскольку на процедуру обработки сигнала 
может быть выделено, в принципе, не более периода следования, то в пре-
образователе кода последовательный код преобразуется в параллельный 
десятиразрядный код с выделением знакового разряда. 
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В арифметическом устройстве для каждой n-й выборки сигнала го-
товится сумма ( )±∑  и разность ( )±∆  его квадратурных составляющих. В 
умножителе производится умножение квадратурных составляющих 

,n nX Y± ±  их суммы ( )±∑  и разности ( )±∆  на сглаживающие весовые коэф-
фициенты nK  и, кроме того, сумма и разность умножаются на коэффици-
ент поворота 0,707. 

Каждый доплеровский фильтр содержит коммутатор и накопитель. 
Коммутатор обеспечивает в зависимости от номера фильтра в каждом пе-
риоде следования поступление значений ,  n nX Y± ±  или их суммы ( )±∑ , 
или разности ±∆ . Например, на нулевой фильтр в каждом периоде следо-
вания поступают только составляющие сигнала nX  и nY , так как в этом 
фильтре предварительного поворота сигнала перед суммированием не тре-
буется (рис. 6.58а). 

Для подтверждения сказанного выше обратимся к формуле (6.57) –
здесь 0φ 0 :=   

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

0

. .

0 1 1 2 2 3 3 4 4

5 5 6 6 7 7 8 8

cS U X jY X jY X jY X jY

X jY X jY X jY X jY

= = + + + + + + + +

+ + + + + + + +  
 

Например, для седьмого фильтра 7φ 45=   и  
 

( )
7

. .

7 1 1 2 2 2 2 3 3

4 4 4 4 5 5 6 6

6 6 7 7 8 8 8 8

[0,7( ) 0,7( )] ( )

[0,7( ) 0,7( )] ( ) [0,7( )
0,7( )] ( ) [0,7( ) 0,7( )];

cS U X jY X jY X jY X jY

X jY X jY X jY X jY
X jY X jY X jY X jY

= = + + + − − + − + +

+ − + − + + − − + − − −
− − + + − + − − − −  

 

а для шестого фильтра 6φ 90=   
 

( )
6

. .

6 1 1 2 2 3 3 4 4

5 5 6 6 7 7 8 8

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )
cS U X jY X jY X jY X jY

X jY X jY X jY X jY

= = + + − + + − − + − +

+ + + − + + − − + −  
 

Заметим, что для упрощения записи последних выражений не учи-
тывались сглаживающие коэффициенты nK . 

Векторная диаграмма, иллюстрирующая процесс накопления сигнала 
в шестом фильтре, представлена на рис. 6.58б (для n = 1, 4). Для 
оставшихся четырех сигналов процесс повторяется. Таким образом, для 
каждого доплеровского фильтра определен свой алгоритм работы 
коммутатора в соответствии с выражением (6.57). 

Накопитель суммирует поступающие с коммутатора сигналы в тече-
ние восьми периодов следования. Далее накопленная сумма сигналов 
фильтров N1…N7 поступает в ЗУ для хранения на время, необходимое для 
последующих вычислительных операций. 

. 
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Рис. 6.58. Векторные диаграммы, иллюстрирующие процедуры накопления сигналов  
в нулевом (а) и шестом (б) фильтрах 

 
Процедура вычисления модуля накопленных раздельно  реальной и 

мнимой частей сигнала 2 2
k k kM X Y= +  в цифровой форме представляет 

определенные трудности. Поэтому на практике используется следующий 
алгоритм вычисления модулей: 

 
1 , если ;
2

1 , если .
2

k k k k k

k k k k

M X Y X Y

Y Y X Y X

= + ≥

= + ≥
   (6.60) 

 
В вычитающем устройстве из модульных значений первого (М1) и 

седьмого (М7) фильтров вычитается половина модульного значения (М0) 
сигнала нулевого фильтра и (1/256 M0) из модулей сигналов остальных 
фильтров. 

Далее сигналы поочередно с каналов дальности поступают на систе-
му первичной обработки РЛИ. 

В целях борьбы со «слепыми» скоростями движения целей в РЛС 
предусмотрена вобуляция периода следования зондирующих сигналов. В 
частности, в РЛС 19Ж6 предусмотрено четыре различных периода на во-
семь ПП. 

Таким образом, многоканальные по дальности и скорости цифровые 
фильтры позволяют создавать устройства с СДЦ практически с любыми 
АЧХ и успешно решать задачу выделения сигнала на фоне ПП. 
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6.6.  ПРИНЦИПЫ  ПОСТРОЕНИЯ  УСТРОЙСТВ   
        СТАБИЛИЗАЦИИ  УРОВНЯ  ЛОЖНЫХ  ТРЕВОГ 
 
6.6.1. ФОРМИРОВАНИЕ  АДАПТИВНОГО  ПОРОГА  ОБНАРУЖЕНИЯ 
 
Цифровая обработка радиолокационных сигналов позволила  авто-

матизировать процесс обнаружения полезных сигналов и измерения коор-
динат целей. 

Задачи синтеза оптимальных обнаружителей решаются в предполо-
жении, что параметры распределения помех и сигналов заранее (априорно) 
известны. Поэтому оптимальные обнаружители сигналов имеют наилуч-
шие характеристики только для тех условий, которые были приняты при 
их синтезе. Изменение этих условий приводит к снижению показателей 
качества обнаружения (например, уменьшению вероятности правильного 
обнаружения Д или увеличению вероятности ложной тревоги F). На прак-
тике полное априорное описание условий обнаружения сигналов невоз-
можно, поэтому обнаружение эхо-сигналов связано с неопределенностью 
статистических характеристик сигналов и помех. Например, переход РЛС 
на другую несущую частоту, изменение угломестной ориентации ДНА, 
воздействие преднамеренных и непреднамеренных помех, а также другие 
факторы вызывают существенное изменение шумового фона (в частности, 
нестабильности уровней квантования сигнала). Полезный сигнал также 
нельзя считать полностью известным, так как его параметры зависят от 
среды распространения, свойств объекта и стабильности РПУ РЛС. 

Отсюда следует, что в РЛС для автоматического обнаружения сигна-
лов необходимо использовать устройства, способные преодолевать апри-
орную неопределенность и обеспечивать заданные показатели качества 
обнаружения независимо от условий функционирования. На практике ста-
вится задача обеспечить устойчивость не всех, а только наиболее важных 
показателей качества или, чаще, только одного из них – вероятности лож-
ных тревог F. При этом говорят об устройствах автоматического обнару-
жения со стабилизацией вероятности ложных тревог. 

Различают параметрическую и непараметрическую неопределен-
ность в зависимости от имеющейся априорной информации о сигналах и 
помехах. В первом случае считаются известными плотности вероятности 
распределения выборок как при наличии помех, так и при отсутствии по-
лезного сигнала, а неизвестными – лишь некоторые параметры этих функ-
ций. Во втором случае обычно неизвестен вид функции распределения 
сигналов и помех как при наличии, так и при отсутствии сигнала. 

Для преодоления априорной неопределенности применяются раз-
личные методы адаптации, которые в радиолокационных системах озна-
чают обучение устройства обнаружения на основе наблюдаемого на его 
входе процесса с последующим изменением параметров или даже структу-
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ры этого обнаружителя таким образом, чтобы обеспечить заданные пока-
затели обнаружения. 

Рассмотрим устройства обнаружения, обеспечивающие стабилиза-
цию вероятности ложных тревог в условиях параметрической неопреде-
ленности. 

В параметрических обнаружителях оценка параметра распределения 
шума λ (под шумом здесь и далее будем понимать собственные шумы при-
емного устройства и остатки нескомпенсированных помех) осуществляет-
ся по некоторой выборке из N амплитуд, получаемых на выходах элемен-
тов разрешения, находящихся вблизи канализируемого элемента разреше-
ния. В известной литературе эту выборку называют «окном». После 
нахождения параметра λ решается задача обнаружения. 

Уровень ложной тревоги определяется известным выражением: 
 

  

2
0
2
ш2σ ,

U

F e
−

=     (6.61) 
 

где  0U  – порог обнаружения; 
2

шσ – среднее квадратическое значение шума на выходе линейной 
части приемника. 

Под ложной тревогой понимается факт превышения порога обнару-
жения выбросами шума в одном разрешаемом объеме зоны обнаружения. 
Вероятностью ложной тревоги за обзор называют вероятность того, что 
шумовые выбросы на входе устройства сравнения с порогом хотя бы один 
раз за один цикл обзора превысят порог обнаружения. Вероятность того, 
что шумовые выбросы на входе порогового устройства хотя бы один раз 
за m циклов обзора превысят порог обнаружения, называется интеграль-
ной вероятностью ложной тревоги. 

Отношение 0 шσU  в формуле (6.61) называется нормированным по-
рогом обнаружения. Небольшое изменение нормированного порога приво-
дит к значительным изменениям вероятности ложной тревоги. Так, увели-
чение 0 шσU  на 1 дБ (в 1,25 раза) приводит к уменьшению вероятности 
ложной тревоги F в 10 раз. 

Для стабилизации уровня ложных тревог необходимо обеспечить по-
стоянство значения нормированного порога обнаружения. Возможны два 
подхода в решении названной задачи. В первом случае проводится оценка 
уровня шума и собственно меняется уровень порога обнаружения – фор-
мируется адаптивный порог обнаружения – фиксированный, а во втором 
для стабилизации уровня ложных тревог необходимо поддерживать посто-
янным уровень шума на выходе приемника. 
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Формирование адаптивного порога обнаружения поясняется с помощью 
устройства, упрощенная структурная схема которого приводится на рис. 6.59. 

 

+

ПУ

Схема оценки параметра распределения шумов

1U 2U 2N/U yU /2+1NU NU

λ

К

Uвых

Ui

  
 

Рис. 6.59. Структурная схема устройства формирования  
адаптивного порога обнаружения 

 

На вход устройства поступают сигналы iU , выделенные в элементах 
разрешения. В схеме рис. 6.59 порог обнаружения формируется способом 
«скользящего окна». В устройстве за один такт работы решается задача 
обнаружения для одного элемента разрешения, являющегося центральным 
в «окне», в котором выделен сигнал с амплитудой yU . В следующем такте 
работы «окно» смещается по дистанции на одну позицию, вычисляется но-
вая оценка λ и выставляется порог обнаружения для следующего элемента 
разрешения, являющегося центральным в «окне» в данном цикле. 

Этот тип обнаружителя нельзя назвать оптимальным, так как его ха-
рактеристики являются оптимальными лишь в том смысле, что вероят-
ность обнаружения при N→∞ асимптотически приближается к вероятно-
сти обнаружения идеального обнаружителя Неймана – Пирсона с полной 
априорной информацией.  

Такой обнаружитель называют асимптотически стремящимся к оп-
тимальному при неограниченном увеличении обучающей выборки, или 
квазиоптимальным. 

 
6.6.2.  УСТРОЙСТВО  СТАБИЛИЗАЦИИ  УРОВНЯ  ЛОЖНЫХ  
           ТРЕВОГ  ПО  ДАЛЬНОСТИ 
 
6.6.2.1. Формирование  порога  обнаружения   
           по  методу  «скользящего  окна» 
 
На практике в качестве оцениваемого параметра λ достаточно ис-

пользовать, например, выборочную дисперсию UD  или (чаще всего) выбо-
рочное математическое ожидание UM  амплитуд сигналов в «окне». Поро-
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говое напряжение Uн при этом рассчитывается как произведение оценки 
параметра распределения шума на некоторый пороговый множитель К, ве-
личина которого определяется из заданной вероятности ложной тревоги F. 

Алгоритм обнаружения запишется в виде 
 

вых н

н

{1, ,
{0, ,

y U

y U

U U U M K
U U M K

= > = ×
≤ = ×

                   (6.62) 

 

где 
0

1 N

U i
i

M U
N =

= ∑
 
– выборочное математическое ожидание. 

«Скользящее окно» по дальности в каждом периоде следования  реа-
лизуется (рис. 6.60) в пределах ширины ДНА РЛС по азимуту. 

 

«Oкно»

β∆

yU

maxД

Кольцо 
дальности

  
 

Рис. 6.60. Структура «скользящего окна» по дальности 
 
 
Алгоритм (6.62) предполагает, что элементы выборки амплитуд iU  

некоррелированны и однородны, что означает их принадлежность к одно-
му закону распределения. В условиях неоднородности элементов обуча-
ющей выборки обнаружитель, формирующий порог обнаружения по вы-
борочному среднему, теряет свою эффективность. Наличие в обучающей 
выборке помеховых сигналов или эхо-сигналов других целей приводит      
к смещению оценки UM  в алгоритме (6.62) и возникновению эффекта мас-
кирования (рис. 6.61). 

Справа и слева от цели на дальности, соответствующей половине 
«окна», порог обнаружения завышен, так как для формирования выбороч-
ного среднего используется и амплитуда эхо-сигнала от цели. В одноцеле-
вой ситуации (рис. 6.61, а) это не имеет большого значения. В многоцеле-
вой ситуации (рис. 6.69, б), если расстояние между целями равно половине 
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размера «окна» и более, пороговый сигнал формируется без участия со-
седних эхо-сигналов. Если же расстояние между целями менее половины 
«окна», сигнал от одной цели будет влиять на формирование порога обна-
ружения для другой цели и наоборот, что затрудняет обнаружение целей. 
Подобная ситуация возникает и при нахождении эхо-сигнала от цели вбли-
зи границы скачкообразного изменения шумового фона (например, вблизи 
области помех). 

 

Помеха
Цель

Порог
Шум

Помеха

Цель
Цель

Порог

U

U

(t)Д

а)

б)

 (t)Д  
 

Рис. 6.61. Пояснение работы обнаружителя с адаптивным порогом, использующего       
в качестве оценки шумового фона выборочное среднее в условиях, когда шумовой 
 фон неоднороден: а – при наличии одной цели; б –  при наличии нескольких целей 

 
Таким образом, адаптивные обнаружители, использующие в качестве 

оценки шумового фона выборочное среднее значений амплитуд в «окне», 
не обладают достаточной эффективностью в многоцелевой ситуации или 
при наличии на части «окна» помех, т. е. когда шумовой фон неоднороден 
и оценка его смещена. Для устранения этого недостатка (или снижения по-
терь) используются методы отбраковки «лишних» элементов входной вы-
борки – винзорирование и усечение. При винзорировании элементы вы-
борки меньше некоторого значения Х заменяются на Х, а элементы больше 
значения Y заменяются на Y. 
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6.6.2.2. Устройство  стабилизации  уровня  ложных  тревог 
            по  дальности  с  усечением  выборки 
 
Усечение выборки заключается в том, что в формировании порога 

участвуют не все элементы выборки, а лишь те из них, которые попадают в 
заданный интервал [a, b], остальные элементы отбрасываются. Такой алго-
ритм используется, например, в обнаружителе РЛС 19Ж6, структурная 
схема которого приведена на рис. 6.62. 

Принцип стабилизации уровня ложных тревог по дальности 
(СУЛТД) основан на оценке интенсивности входного процесса в соответ-
ствии со следующим алгоритмом: 

 
( ) ( ){ }Д 1 2 3 48 min max 4 , 4 ,max 4 ,4X x x x x= +  
( ) ( ){ }1 2 3 4max min 4 ,4 ,min 4 ,4 ,x x x x+                         (6.70) 

 
где  Д8X – средний уровень интенсивности помехи (шумового фона) во-
круг сигнала анализируемой дискреты iX ; 

1 24 , 4x x  – средний уровень интенсивности помех в 4 дискретах до 
анализируемого дискрета дальности iX ; 

3 44 ,4x x – средний уровень интенсивности помех в 4 дискретах после 
анализируемого дискрета дальности iX . 

Заметим, что напряжения двух дискрет дальности, непосредственно 
прилежащих к анализируемой дискрете iX , в вычислении среднего значе-
ния не участвуют. Эта мера необходима для исключения участия сигнала 
от одной и той же цели в вычислении среднего значения и сравнении его 
(сигнала) с порогом, так как полезный эхо-сигнал может находиться в двух 
дискретах дальности одновременно. 

Коды входных сигналов Х поступают на цифровую линию задержки 
с отводами (рис. 6.62), например, сдвиговый регистр на 19 ячеек памяти.  

Вычисление средних значений 1 2 3 44 , 4 , 4 , 4x x x x производится в 
сумматорах 1... 4SM SM с последующим сдвигом результата суммирования 
на два разряда вправо, что эквивалентно делению на 4. 

Последующие схемы сравнения ( (max), (min))CC CC в соответствии 
с алгоритмом (6.70) определяют минимальные и максимальные значения 
из 1 2 3 44 , 4 , 4 , 4 .x x x x В результате сравнения из вычисления окончатель-
ного среднего значения Д8X  в сумматоре 5SM (с делением на 2 также за 
счет сдвига результата на 1 разряд вправо) исключаются минимальное и 
максимальное значения. 
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Рис. 6.62. Структурная схема адаптивного обнаружителя  
с усечением размеров скользящего окна 

 
 
Таким образом, в результате усечения «скользящего окна» в вычис-

лении выборочного среднего участвуют сигналы 8 дискрет дальности. 
Далее полученное среднее Д8X  в умножителе умножается на коэф-

фициент Д ,K  значение которого определяет величину вероятности ложных 
тревог.  

Значение коэффициента ДK зависит от ряда факторов: обнаружение 
на фоне собственных шумов приемника или на фоне нескомпенсирован-
ных остатков помех, скорости вращения антенны по азимуту, частоты по-
вторения зондирующих импульсов. 

Произведение Д Д8X K×  сравнивается в пороговом устройстве (ПУ) 
с уровнем сигнала в дискрете дальности xiU  (предварительно задержанном 
в регистре RG


 на время, соответствующее 9 дискретам). В случае выпол-

нения условия Д Д8xiU X K> ×  на выходе ПУ появляется импульс обнару-
жения обн ,P  который подается в систему определения координат целей. 
Импульс обнаружения обнP  имеет стандартную амплитуду. 
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Рис. 6.70 Структура сигналов на выходах элементов схемы адаптивного обнару
 

 
 

Рис. 6.63. Структура сигналов на выходах элементов схемы 
 адаптивного обнаружителя 
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Примерная форма сигналов на элементах схемы адаптивного обна-
ружителя, прведенного на рис. 6.62, показана на рис. 6.63. Заметим, что с 
целью упрощения схемы рис. 6.62 на нем не представлены дополнитель-
ные схемы задержки сигналов для их совпадения во времени на схемах 
сравнения 1...6( ).CC  В последующий момент времени «скользящее окно» 
сдвигается на величину одной дискреты дальности и процедура вычисле-
ния порога повторяется, но уже для сигнала 1.iX +  

 
 

6.6.2.3.  Адаптивный  обнаружитель,  использующий  алгоритм  
            порядковых  статистик  при  формировании   
            порога  обнаружения 

 
В отличие от рассматриваемого выше адаптивного обнаружителя с 

усечением выборки существуют обнаружители с большей устойчивостью в 
сложных помеховых ситуациях. В них для оценки параметров шумового 
фона используется математический аппарат порядковых статистик. Один 
из вариантов таких обнаружителей (ПС-обнаружитель) используется в 
РЛС 22Ж6М. 

Пусть исходная выборка амплитуд представляет собой однородную 
независимую совокупность размером N с определенным законом распре-
деления амплитуд. Предполагается, что элементы выборки взаимно неза-
висимы. Переформируем исходную выборку 1 2, ,..., NU U U  в порядке возрас-
тания величин iU  так, что получим вариационный ряд (1) (2) ( )... NU U U< < < . 
Величина ( )mU  вариационного ряда называется m-й порядковой статисти-
кой, а ее номер – m-рангом. 

Можно показать, что закон распределения m-й порядковой статисти-
ки зависит от закона распределения элементов исходной выборки, ее раз-
мера N и ранга m статистики. После упорядочения выходной выборки об-
разуется набор совершенно других по свойствам элементов: во-первых, в 
отличие от элементов входной выборки порядковые статистики имеют 
различные законы распределения и, во-вторых, они образуют набор взаим-
но зависимых случайных величин. При увеличении объема N-выборки за-
висимость характера законов распределения порядковых статистик от вида 
закона распределения амплитуд исходной выборки ослабевает и устанав-
ливаются асимптотические распределения. В общем случае любая поряд-
ковая статистика несет информацию о параметрах распределения шумово-
го фона и ее можно использовать при формировании порога обнаружения 
(рис. 6.64). 

Входные сигналы вхU  (в цифровом коде) поступают на сдвиговый 
регистр RG


 на N+1 ячеек памяти. В последующем устройстве производит-
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ся переформирование (путем сравнения амплитуд) исходной последова-
тельности в вариационный ряд (1) (2) ( ) ( )... ...m NU U U U< < < < < . Решение о 
наличии сигнала в дискрете дальности iU  будет принято при условии 

( )i mU K U> × . Значение порогового множителя К определяется, исходя из 
заданного значения вероятности ложной тревоги F. 

 

X

вхU
RG


1U 2U /2NU i /2+1NU NU

(N)U(m)U(1)U (2)U

(m)U

K

обнP

... ...

... ...

 
K

U

 
 

Рис. 6.64. Структурная схема адаптивного ПС-обнаружителя 
 
Известно, что в условиях однородного шумового фона наибольшую 

эффективность ПС-обнаружители имеют, когда в качестве оценки шумо-
вого фона используют порядковую статистику, характеризуемую распре-
делением с минимальной дисперсией. Такому условию удовлетворяют ста-
тистики, ранг которых близок к 7/8N. Однако для решения задачи адаптив-
ного обнаружителя в условиях неоднородного шумового фона в качестве 

( )mU  следует брать статистики, близкие к медиане распределения ампли-
туд сигналов. Этим уменьшается влияние сигналов других целей на фор-
мирование порога обнаружения для анализируемой дискреты дальности. 
Если же обнаружение осуществляется вблизи области резкого изменения 
шумового фона, то значение m необходимо выбирать близко к 3/4N. Этим 
обеспечивается заблаговременное повышение порога обнаружения, что 
исключает увеличение значения вероятности ложной тревоги F вблизи по-
меховой области. 

В ПС-обнаружителях может быть также использовано усечение вы-
борки входных сигналов в «окне» с целью удаления «лишних» элементов, 
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пораженных помехой. Для осуществления усечения в полученной отран-
жированной выборке отбрасывают первые m1 и  последние m2 членов. При 
этом m1 и  m2 – заранее известные числа. 

ПС-обнаружители являются также асимптотически стремящимися к 
оптимальному обнаружителю Неймана – Пирсона при неограниченном 
увеличении обучающей выборки (N→∞). Однако увеличение размера обу-
чающей выборки ведет к росту временных затрат, которые определяются в 
основном количеством операций сравнения, необходимых для ранжирова-
ния выборки. Количество этих операций, осуществляемых во временных 
рамках анализа одного элемента разрешения определяется как ( 1)N N m− + . 
Здесь учтено, что ранжирование проводится только до порядковой стати-
стики ранга m, поэтому при большом значении N возможности по приме-
нению ПС-обнаружителя могут быть ограничены.  

 
 
6.6.2.4.  Быстродействующий  параметрический   
            ПС-обнаружитель 
 
В быстродействующем параметрическом ПС-обнаружителе про-

цесс обнаружения производится в два этапа. На первом этапе решается 
задача предварительного обнаружения эхо-сигнала в i-й дискрете даль-
ности относительно сигналов каждой дискреты обучающей выборки 
скользящего «окна». На втором этапе результаты предварительного об-
наружения объединяются, сравниваются с порогом и принимается окон-
чательное решение. 

Алгоритм обнаружения можно представить выражением 
 

            
{ }обн п п

1
,    1, ;0, ,

N

i
i

R h P R R R R
=

= = ≥ <∑                     (6.63) 

 
где {1, ;0, }i y i y ih U U K U U K= > ≤ .  

В формуле (6.63) R является рангом амплитуды сигнала в рассматри-
ваемой дискрете дальности относительно увеличенных в K раз амплитуд 
сигналов, образующих обучающую выборку. Коэффициент K в сочетании 
с порогом  обеспечивает заданную величину вероятности ложных тревог. 

Вариант структурной схемы адаптивного обнаружителя, реализую-
щего алгоритм (6.71) приведен на рис. 6.72. 

Обнаружитель содержит следующие элементы: сдвигающий регистр 
( ),RG


позволяющий хранить (N+1) чисел, разрядность которых соответ-
ствует разрядности анализируемых амплитуд; N умножителей, (N+1) ком-
пенсаторов (K) и сумматор (∑). 
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Рис. 6.65. Структурная схема быстродействующего ПС-обнаружителя 

 
Цифровой код iU  с выходов каналов дальности последовательно по-

ступает на вход сдвигающего регистра, определяющего величину сколь-
зящего «окна» (обучающую выборку). Задача обнаружения решается для 
сигнала yU , снимаемого со среднего отвода регистра. С помощью N умно-
жителей производится увеличение амплитуд 1 2, ,..., NU U U  (кроме yU ) в K 
раз. С помощью N компараторов и сумматора осуществляется вычисление 
ранга величины yU  относительно амплитуд смещенной выборки 

1 2, ,..., NU K U K U K . После сравнения ранга R с порогом пR  принимается 
решение об обнаружении обн( 1)P =  или необнаружении обн( 0)P =  сигнала в 
данной дискрете дальности. Далее происходит смещение выборки по ди-
станции на одну дискрету и все операции вновь повторяются. 

Таким образом, в быстродействующем ПС-обнаружителе не произ-
водится оценка параметра распределения шума. В качестве такой оценки  
используется непосредственно каждая амплитуда обучающей выборки. 
Существенно снизить временные затраты при вычислении ранга R ампли-
туды сигнала рассматриваемой дискреты удается за счет того, что N опе-
раций сравнения производятся одновременно при нахождении ih . 

Величина множителя К определяется для заданных величин n, , .N F R  
Характеристики быстродействующего ПС-обнаружителя совпадают с ха-
рактеристиками обычного ПС-обнаружителя, использующего ранжирова-
ние, если n .R m= Действительно в быстродействующем обнаружителе 
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подсчитывается число превышений y iU KU> . Если число таких превы-
шений равно или более n ,R то выполняется и условие ( )y mU KU> . Это зна-
чит, что при nR m=  одинаковые значения множителя К обеспечивают 
равные значения вероятностей ложной тревоги F и правильного обнаруже-
ния Д в быстродействующем и обычном ПС-обнаружителе. 

 
 
6.6.2.5.  Непараметрические  обнаружители 
 
При непараметрической неопределенности неизвестен вид плотности 

вероятности распределения выборок входных сигналов как при отсут-
ствии, так и при наличии полезного сигнала. В этом случае для решения 
задач обнаружения полезных сигналов применяют непараметрические ме-
тоды теории статистических решений. Они позволяют синтезировать алго-
ритмы обнаружения полезных сигналов с заданной вероятностью ложной 
тревоги F, не зависящей от вида функций распределения плотностей веро-
ятностей выборок. 

В непараметрических цифровых обнаружителях пачечных сигналов 
используются не сами значения выборочных отсчетов входных сигналов, а 
их взаимная упорядоченность, характеризуемая векторами «знаков» или 
«рангов». Поэтому первоначальной операцией таких непараметрических 
алгоритмов является преобразование последовательности входных сигна-
лов 1 2, ,..., ,NU U U представляющих собой  амплитуды продетектированных 
импульсов пачки (при цифровой обработке – цифровые коды амплитуд), в 
последовательности знаков 1 2sgn ,sgn ,...,sgn NU U U  (в некоторых справоч-
никах sgn эквивалентно sign) или рангов 1 2rang ,rang ,..., rang .NU U U  Необ-
ходимым условием при проведении таких операций является статистиче-
ская независимость элементов выборки входных сигналов. 

Эвристически введенные непараметрические алгоритмы не могут 
обеспечить бóльшей условной вероятности правильного обнаружения Д для 
заданного значения F, чем параметрический алгоритм, оптимизированный 
применительно к заранее известному закону распределения мгновенных 
значений помехи. Однако в определенных пределах изменения распределе-
ний непараметрический алгоритм без дополнительной адаптации (обуче-
ния) может оказаться столь же эффективным, как и параметрический. 

Знаковый непараметрический обнаружитель. 
Преобразование входной последовательности в знаковую является 

одним из наиболее простых. Статистика знакового алгоритма основана на 
учете независимых наблюдений 1 2, ,..., :NU U U  
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1
( ),

N

i i
i

S h U Y
=

= −∑
 

{ }где ( ) 1, 0; 0, 0 .i i ih U U U= > ≤
                                                               

(6.64)   
 

Выражение (6.64) применимо, когда медиана распределения равна 
нулю, а медиана распределения смеси сигнала и шума больше нуля (рис. 
6.66). Это соответствует задаче обнаружения полезного сигнала на фоне 
аддитивной помехи с симметричной плотностью вероятности и нулевым 
средним. 

В случае, когда медиана с+п ( )P U  неизвестна, а известно лишь, что 
она больше медианы распределения ш ( ),P U  используется двухвыборочная 
знаковая статистика, основанная на подсчете знаков разностей пар одно-
именных наблюдений помеховой 1 2, ,..., NY Y Y и исследуемой 1 2, ,..., NU U U  
выборок: 

 

1
( ),

N

i i
i

S h U Y
=

= −∑
 

{ }где ( ) 1, 0; 0, 0 .i i i i i ih U Y U Y U Y− = − > − ≤                                               (6.65)  
                              

 
(U)P

(U)шP (U)c+шP
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Рис. 6.66. Кривые распределения плотности вероятности входной реализации  
при наличии только шума Рш(U) и сигнала+шума Рс+ш(U) 

 
 
Для принятия решения о наличии или отсутствии сигнала статистика 

S сравнивается с порогом П, который определяется по заданной вероятности 
ложной тревоги ( П).F P S= > Число единиц в суммах (6.64), (6.65) опреде-
ляется в соответствии со схемой испытаний Бернулли из соотношения 

 

1
( П) (1 ) ,

N
N i N i
i

i П
P S C p p −

= +

> = −∑    (6.66) 
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где ( )p P U Y= >  – вероятность события ;U Y>  

N
iC  – число сочетаний из N  по .i  

При отсутствии полезного сигнала 1 / 2,p = следовательно , 
 

ш
1

1( П) .
2

N N
N
i

i П
F P S C

= +

 = > =  
 

∑    (6.67) 

 
Выражение (6.67) показывает отсутствие зависимости условной ве-

роятности ложной тревоги F от вида закона распределения шума (помехи). 
Структурная схема знакового обнаружителя, реализуемого алгоритм (6.65) 
приведена на рис. 6.67а.  

 

СС ∑ ПУ

ЗУ

iU

iY

обнP

а)

ЛЗ
∆Д

iU

iY

б)   
Рис. 6.67. Структурная схема знакового обнаружителя 

 
Обнаружитель включает в себя схему сравнения (СС), сумматор (∑), ЗУ и 
ПУ. При временнóм разделении сигналов iU и iY для формирования опор-
ного (помехового) отсчета iY  возможно использование информации с со-
седней дискреты дальности. В этом случае испытуемый iU и опорный 

iY отсчеты разделяются с помощью ЛЗ (рис. 6.67б). Длительность задерж-
ки информации в ЛЗ соответствует интервалу разрешения по дальности. 

Знаковые обнаружители могут обеспечивать хорошие характеристики 
обнаружения только при большом размере пачки принимаемых сигналов. 

Ранговый непараметрический обнаружитель. 
Ранговый алгоритм обнаружения сигнала учитывает не только факт 

(в отличие от знакового алгоритма), но и степень отклонения элементов 
исследуемой выборки от некоторого уровня или элементов опорной вы-
борки. При наличии в выборке только шумов значение i-го элемента вы-
борки равновероятно, каково бы ни было распределение плотности веро-
ятности шумов. Отсюда следует, что алгоритм обнаружения, основанный 
на любой ранговой статистике, является непараметрическим. 

Переход от вектора выборочных значений || ||iU  к ранговому вектору 
rang || ||iU  приводит к потере части информации, но при увеличении объе-
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ма наблюдений статистическая связь между векторами возрастает. Поэто-
му ранговый алгоритм может оказаться таким же эффективным, как и па-
раметрический, основанный на выборочных значениях. 

Рассмотрим многоканальное по дальности ранговое обнаружение пач-
ки из N продетектированных сигналов. Пусть ранговая статистика представ-
ляет собой сумму рангов для m+1 канала дальности (кольца дальности): 

 

, 1
1

,
N

i m
i

S r +
=

=∑     (6.68) 

 
где  { }, 1 , , 1 , , 1 ,( ) 1, если 0; 0, если 0 ;i i m i j i m i j i m i jh U U U U U U+ + +− = − > − ≤  

m – число элементов разрешения по дальности (колец дальности), 
определяющих размер «окна». 

Для принятия решения об обнаружении статистика S сравнивается с 
порогом П и в случае ее превышения порога П формируется сигнал обна-
ружения обн.P  

Схема рангового обнаружителя (рис. 6.68) синтезирована для ситуа-
ции, когда опорная выборка формируется смежными по дальности канала-
ми обнаружения, сигналы в которых считаются «помеховыми». Принцип 
работы такого обнаружителя заключается в следующем. Пусть наличие 
полезного сигнала анализируется в (m+1) элементе разрешения по дально-
сти. Продетектированный сигнал (m+1)-го канала обнаружения по дально-
сти , 1,i mU + где i – номер периода зондирования, поступает на многоотвод-

ную ЛЗ (при цифровой обработке – сдвиговый регистр RG


) и далее на СС. 
Значение амплитуды , 1i mU + в СС сравнивается с амплитудами каждого эле-
мента опорной выборки ,1 ,2 ,2 ,, , ,..., ,i i i i mU U U U накопленной в многоотводной 
ЛЗ. Результаты сравнения ,1 ,2,i ih h  поступают на сумматор, который форми-
рует ранг , 1i mr + отсчета , 1.i mU + В следующем такте работы отсчет , 1i mU + ста-
новится элементом опорной выборки и вычисляется ранг (m+2)-го канала 
обнаружения по дальности и т. д. для всех каналов дальности. По всем 
накопленным за N периодов наблюдений значениям рангов для каждого 
канала дальности вычисляется статистика S и сравнивается в ПУ с кон-
стантой П. Порог П определяется из решения уравнения  

 
П

ш
0

1 ( ).
S

F P S
=

= −∑  

 
Известно, что при 510 , 20F N−= =  и m = 30 при обнаружении пачки 

импульсов с независимыми флюктуациями ранговый обнаружитель дает 
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потери в пороговом сигнале по уровню Д = 0,5 около 3 дБ по сравнению с 
оптимальным обнаружителем. 

Если в опорной выборке присутствует сигнал, то это приводит к ис-
кажению статистики S. Искажение, затрудняющее обнаружение следую-
щего сигнала, составляет для статистики, основанной на сумме рангов, не-
сколько процентов в том случае, когда сигналы имеют одинаковую интен-
сивность и m > 20. При обнаружении цели, находящейся вблизи границы 
помеховой области, выборки перестают быть однородными и ухудшаются 
характеристики ранговых обнаружителей. 

 

 
Рис. 6.68. Структурная схема рангового обнаружителя 

 
Таким образом, для снижения чувствительности, как параметриче-

ских, так и непараметрических обнаружителей к отклонениям от априорно 
заданных моделей сигналов и помех, необходимо применять методы до-
полнительной адаптации. Например, включать в состав обнаружителей до-
полнительные устройства для обнаружения помеховых областей, позволя-
ющие корректировать размер обучающей выборки, исключая элементы, 
пораженные помехой. 

 
 
6.6.3.  УСТРОЙСТВО  СТАБИЛИЗАЦИИ  УРОВНЯ   
          ЛОЖНЫХ  ТРЕВОГ  ПО  АЗИМУТУ 
 
Имитирующие ПП – это отражения эхо-сигналов от объектов искус-

ственного и естественного происхождения, которые наблюдаются на экра-
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нах индикаторов обзорных РЛС в виде целеподобных отметок. Подобные 
помехи искусственного происхождения могут создаваться при дискретном 
сбросе дипольных отражателей или с помощью специальных ЛА, предна-
значенных для имитации боевых самолетов. 

Имитирующие ПП естественного происхождения обусловлены в ос-
новном отражениями сигналов от стаи птиц, насекомых, турбулентных пото-
ков в приземном слое атмосферы (оптически наблюдаемых объектов). Все 
эти отражения создают на экранах индикаторов РЛС целеподобные отметки. 

Отселектировать полезный сигнал на фоне дискретных ПП посред-
ством традиционных операций первичной обработки не всегда удается. 

Одним из путей решения рассматриваемой задачи может быть исполь-
зование алгоритмов распознавания. В таких алгоритмах могут учитываться 
как сигнальные, так и траекторные признаки. В целом проблемы селекции 
реальных целей на фоне ложных требуют специального исследования. 

Обеспечение защиты РЛС от имитирующих ПП естественного про-
исхождения (помех типа «ангел-эхо») и дискретных ПП также является 
непростой задачей. 

Для части сигналов типа «ангел-эхо» характерно: 
отсутствие межобзорной корреляции, что не позволяет оценить ско-

рости их движения на этапе вторичной обработки информации; 
относительно большие скорости перемещения (0–36 км/ч в безвет-

ренную погоду и до 150 км/ч при ветре); 
изменение спектральных характеристик эхо-сигналов во времени. 
Задача стабилизации уровня ложных тревог в этих условиях сводит-

ся к созданию устройств СДЦ с регулируемой зоной режекции. Известно, 
что верхнее значение частотного порога для систем с РФ не может превос-
ходить величины П 2.F  Средняя доплеровская частота помеховых колеба-
ний может составлять при λ = 10 см от 0 до 1 000 Гц. Отсюда требуемая 
граница зоны режекции по доплеровской частоте должна достигать 
(1…2)FП. Используемые в обзорных РЛС значения Fп не позволяют обес-
печить эффективного подавления таких дискретных ПП с помощью «клас-
сических» устройств СДЦ с ЧПВ. 

Один из путей решения проблемы – использование высокой частоты 
посылок (единицы–десятки кГц), что позволит обеспечить достаточную 
зону режекции ПП. Однако при этом возникает другая проблема – обеспе-
чение однозначного измерения дальности. 

Второй путь решения проблемы – использование пачечной вобуля-
ции частоты посылок зондирующих сигналов и алгоритмов раскрытия 
неоднозначности по доплеровской частоте. В этом способе зондирование 
пространства производится пачками импульсов последовательно с исполь-
зованием нескольких значений П П1 П2 П( , ,..., ).mF F F F  Каждая пачка содержит 
по n импульсов излучается m пачек. 
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Принятые сигналы расфильтровываются в n УФ, перекрывающих 
диапазон доплеровскоих частот от 0 до П max.F  При изменении частоты по-
вторения ПiF  полосы частот, перекрываемые одноименными фильтрами, 
смещаются друг относительно друга (рис. 6.69) 
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Рис. 6.69. Структура АЧХ фильтров при использовании пачечной вобуляции частоты 
повторения зондирующих сигналов 

 
Каждому положению сигнала на оси доплеровских частот соответ-

ствует определенная комбинация номеров фильтров, в которых наблюда-
ются отклики при различных П .iF  Оценка доплеровской частоты ДF  сигна-
ла является функцией номеров фильтров Ф ,ij  в которых сигнал обнаружи-
вается на «m» различных частотах повторения. Эту зависимость можно ис-
пользовать для выделения сигналов на фоне дискретных ПП. Покажем это 
на примере реализации устройства стабилизации уровня ложных тревог по 
азимуту в РЛС 19Ж6. 

В РЛС используется четыре частоты повторения импульсов запус-
ка: П1 П2 П3 П4, , , .F F F F  Смена частот повторения производится через каждые 



 
482 

 

восемь периодов (время накопления сигналов в доплеровских фильтрах). 
При смене частот повторения зондирующих сигналов (дискретных ПП), 
имеющих малые радиальные скорости, что попадают в одни и те же филь-
тры, поскольку набег фазы за период мал; 

Д

П

2π 2π 2πφ = 2 2 Д = .
λ λ λr

F
V T

F
∆ = ∆  

 
Эхо-сигналы от целей, имеющих большие радиальные скорости, бу-

дут накапливаться в разных фильтрах (рис. 6.69). При  повороте антенны 
РЛС по азимуту принимается пачка отраженных сигналов от цели или дис-
кретной ПП (до 90 импульсов). После когерентного накопления сигналов в 
фильтрах по частотным пачкам остается до 11 импульсов (в среднем 7–8).  
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Рис. 6.70. К вопросу обработки сигналов в устройстве стабилизации 
 уровня ложных тревог по азимуту в РЛС 19Ж6 

 
Количество импульсов зависит от частоты повторения и скорости 

вращения антенны. Сигналы частотных пачек с помощью цифровых линий 
задержки (ЦЛЗ) совмещаются во времени таким образом, чтобы совпадали 
одноименные фильтры и дискреты по дальности в них (в РЛС после 
накопления информация выдается в течение периода с одного фильтра и 
по периодам в следующем порядке номеров: 0, 1, 7, 2, 6, 3, 5, 4). Принцип 
обработки сигналов поясняет рис. 6.70, где показано, каким образом ана-
лизируются сигналы, накопленные, например, в фильтре №1 в частотных 
пачках для дискреты дальности Д.∆  

Для анализа находится сумма сигналов β, ,3 i jX одноименных дискре-
тов дальности в частотных пачках по формуле 
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 β, , 2, , 4, , 1, , 5, ,3 max( , ),i j i j i j i j i jX X X X X= + +  
  

где  1, , 5, ,,...i j i jX X  – сигналы в одноименных дискретах дальности различ-
ных частотных пачек; 

i  – номер доплеровского фильтра (в нашем случае 1i = ); 
         j  – номер дискреты дальности. 

Затем сигнал 3, ,i jX  умножается на коэффициент β1 K и производится 

сравнение 3, , β3 /i jX K с суммой β, ,3 ,i jX что эквивалентно сравнению 

3, ,i jX  с β, , β3 .i jX K× Значение β, , β3 i jX K× выполняет роль порога обнару-
жения. Если значение сигнала в анализируемой дискрете дальности Д j∆  в 
третьей частотной пачке в первом фильтре (в нашем примере) меньше или 
равно порогу обнаружения 3,1, β1, β3 ,j jX X K≤ × то принимается решение, 
что анализируемый сигнал 3,1, jX  – дискретная ПП и импульс превышения 

βP    в этом случае не формируется. Структурная схема устройства СУЛТ 
β в соответствии с изложенным алгоритмом приведена на рис. 6.71. 

Поскольку дискретная ПП имеет малую радиальную скорость, то 
эхо-сигналы от нее присутствуют в одноименных дискретах дальности од-
ноименных фильтров и поэтому амплитуда 3,1, β β1,/ 3 .j jX K X≤  
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Рис. 6.71. Структурная схема устройства стабилизации 
 уровня ложных тревог по азимуту (СУЛТ β) 
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Если 3,1, β β1,/ 3 ,j jX K X≤ то на выходе схемы СУЛТ β формируется 
импульс превышения β.P На основе этого принимается решение, что ана-
лизируемый сигнал 3,1, jX  – сигнал от цели. Действительно, цель имеет 
большую радиальную скорость, поэтому сигнал от цели накапливается в 
разных фильтрах в разных частотных пачках (рис. 6.69). 

В зависимости от величины βK изменяется зона режекции (подавле-
ния) дискретных ПП по радиальной скорости от 0 до 60 м/с. 

Сигнал jX ,1,3  подается одновременно и на устройство стабилизации 
СУЛТ по дальности (рис. 6.69). Поэтому в РЛС 19Ж6 осуществляется од-
новременная обработка сигналов в СУЛТ β и СУЛТ Д для Д j∆  и i-го 
фильтра. При наличии двух импульсов превышения ДP  и βP окончательно 
принимается решение об обнаружении сигнала от цели. 
 
 

КОНТРОЛЬНЫЕ ВОПРОСЫ  
 

1. В чем заключаются основные отличия эхо-сигналов от целей и ПП? 
2. Какие факторы влияют на характер АКФ ПП? 
3. В чем заключаются особенности энергетического спектра ПП при пери-

одическом ее облучении зондирующими сигналами? 
4. Какими характеристиками оценивается качество защиты РЛС от ПП? 
5. Какие способы используются для защиты РЛС от ПП? 
6. Какие параметры определяют поляризационную структуру электро-

магнитной волны? 
7. Каким образом достигается пространственная селекция полезных сигна-

лов и ПП? 
8. Чем обеспечивается поляризационная селекция полезных сигналов и ПП? 
9. В чем заключаются основные отличия энергетических спектров полез-

ных сигналов и ПП? 
10. Чем обеспечивается сужение спектра ПП? 
11. Каким образом достигается оптимальная частотная характеристика си-

стемы защиты от ПП? 
12. Какие признаки используются для классификации систем защиты от ПП? 
13. Какие основные отличия полезного сигнала и ПП используются в коге-

рентно-импульсной РЛС? 
14. Чем отличается структура полезного сигнала и ПП на выходе ФД? 
15. Каковы основные отличия «оптимальной» и «слепой» скоростей целей? 
16. Каковы особенности АЧС полезного сигнала и ПП на выходе ФД? 
17. Какими мерами повышается прямоугольность АСХ системы защиты 

РЛС от ПП в областях режекции? 
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18. Каким образом снижается эффект флюктуаций отраженного от цели 
сигнала на выходе системы СДЦ с ЧПВ на видеочастоте? 

19. Каковы особенности построения канала фазирования в РЛС с эквива-
лентной внутренней когерентностью? 

20. Какие требования предъявляются к КГ в РЛС с эквивалентной внут-
ренней когерентностью? 

21. Каковы образом достигается компенсация скорости ветра в РЛС с эк-
вивалентной внутренней когерентностью? 

22. Какие требования предъявляются к МГ в РЛС с эквивалентной внут-
ренней когерентностью? 

23. Каковы особенности построения канала фазирования в РЛС с внешней 
когерентностью? 

24. Какие особенности возникают в РЛС с внешней когерентностью при 
включении системы СДЦ? 

25. Каким образом обеспечивается истинная когерентность зондирующих 
сигналов? 

26. Каковы особенности ГФП при его построении на линиях задержки и 
частотных РФ? 

27. Чем отличаются АЧХ ГФП и ГФН? 
28. Каковы основные отличия фильтровой и корреляционно-фильтровой 

системы СДЦ с когерентным накоплением сигналов? 
29. В чем заключаются основные особенности адаптивной системы СДЦ 

по сравнению с неадаптивной? 
30. Каковы особенности построения двухканальной адаптивной системы 

ЧПАК? 
31. Каковы основные особенности построение цифровой системы СДЦ? 
32. В чем заключаются основные отличия при построении цифровой си-

стемы СДЦ во временнóй и частотной областях? 
33. Каким образом обеспечивается накопление сигналов в цифровых фазо-

вых фильтрах? 
34. Каким образом обеспечивается компенсация отражений от местных 

предметов (других источников ПП), принимаемых боковыми лепестка-
ми  АЧХ фазовых фильтров? 
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ТА – тактическая авиация  
ТГ – тахогенератор 
ТПВС – тракт приема и выделения сигналов 
ТТХ – тактико-технические характеристики  
УАиК – устройства автоматики и контроля 
УВЧ – усилитель высокой частоты 
УДЛЗ – ультразвуковые дисперсионные линии задержки 
УЗЛЗ – ультразвуковая линия задержки 
УМ – усилитель мощности  
УНЧ – усилитель низкой частоты 
УПБЛ – устройство подавления боковых лепестков 
УПЧ – усилитель промежуточной частоты  
УСМ – управляемый смеситель 
УУПЧ – узкополосный усилитель промежуточной частоты 
УФ – узкополосный фильтр 
УФОН – устройство формирования опорного напряжения 
ФАР – фазированная антенная решетка  
ФД – фазовый детектор  
ФИЗ – формирователь импульса запусков 
ФКМ – фазокодоманипулированный  
ФМ – фазовая модуляция  
ФСС – фильтр сосредоточенной селекции  
ФЦ – ферритовый циркулятор 
ФЧС – фазочастотный спектр  
ФЧХ – фазочастотная характеристика  
ХГЗ – характеристика группового запаздывания 
ЦРФ – цифровой РФ  
ЧВК – частотно-временной код  
ЧД – частотный детектор 
ЧМ – частотная модуляция  
ЧМШ – частотно-модулированный шумом  
ЧПАК – череспериодная атокомпенсация 
ЧПВ – череспериодное вычитание  
ЧПК – череспериодная компенсация  
ЧПМ – частотный подмодулятор 
ШАРУ – шумовая автоматическая регулировка усиления  
ШОУ – широкополосный ограничитель-усилитель 
ШУВЧ – широкополосный усилитель высокой частоты 
ШУПЧ – широкополосный усилитель промежуточной частоты 
ЭЛТ – электронно-лучевая трубка 
ЭПР – эффективная площадь рассеяния  
ЭУА – электрически управляемые антенны 
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