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Моделирование цифрового однополосного преобразования 
частоты в тракте приведения умножающего кольца ИФАП

Рассмотрен способ цифрового однополосного преобразования частоты с понижением в тракте 
приведения (ТП) кольца импульсно-фазовой автоподстройки и показана его предпочтительность для 
нониусного ТП.
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П ри синтезе частот желательно уменьшать ко­
эффициент умножения P  фазовых шумов, прихо­

дящих с опорным колебанием ^пИЧ Для этого в 

тракте приведения (ТП) синтезатора, построенного 
с помощью умножающего кольца импульсно­
фазовой автоподстройки (ИФАП) частоты, необхо­
димо минимизировать коэффициент деления P  вы­

ходной част01Ы /выхВЧ : P  = 4 ы х В ч / 4пНЧ .
Указанная задача решается с помощью пониже­

ния частоты на входе счетчика импульсов СИ 

(рис. 1), для чего в ТП выполняется смешивание 
(перемножение) синтезируемого колебания с часто­

той 4ыхВЧ : A (t) = A) co s(2nPF(.t)  ( A  -  ампли­

туда синтезируемого колебания; P  = 4ы х В ч / F ;

F  -  шаг сетки частот), поступающего от пере­

страиваемого генератора ПГ, с дополнительным ко­
лебанием с частотой Удоп B ( t ) = B )c o s (2pDF0t)

( B0 -  амплитуда дополнительного колебания;

D  = f ^ m / F  [1]). В результате синтезируется ко­

лебание

C  ( t  ) =  A (t) B  ( t  ) = ( A) B ) /2 )x  

x { c o s2 p [ ( P -  D ) FctJ + co s[ 2 я ( P  + D ) FctJ}. (1)

Первый компонент в правой части выражения 
( 1) является полезным, а второй -  отфильтровы­
вается с помощью фильтра Ф (нижних частот, 
верхних частот или полосового).

СИ понижает частоту сигнала в M  раз, и  на 
выходе ТП  колебание имеет частоту

^ГП = ( 4ыхВЧ -  ^доп ) / М  = ( P -  D) Fd М ,

равную частоте сравнения в импульсно-фазовом 
детекторе ИФД (см. рис. 1). Вместо ИФД в кольце 
ИФАП можно использовать частотно-фазовый 
детектор ЧФД [1]. Заметим, что в случае исполь­
зования СИ с целочисленным коэффициентом де­

ления Fc °  4пНЧ °  ЬиФД .

Целью настоящей статьи является рассмотре­
ние математической модели и результатов моде­
лирования цифрового когерентного однополосно­
го преобразователя частоты в тракте приведения 
умножающего кольца ИФАП.

П ри использовании однополосного преобразо­
вания можно выделить требуемую боковую полосу 
частот при одновременном подавлении второй бо­
ковой полосы с помощью фазового метода [2]. 
Структурная схема однополосного преобразования 
приведена на рис. 2. Ему соответствует формула

C ( t  ) = Cc ( t )+  Cs ( t  ) =
= a  ( t ) Bs ( t ) + As ( t ) Bc ( t  ) =
= A B 0sin [ 2 я ( P -  D ) FQt \ , (2)

где As, Bc , As, Bs -  ортогональные компонен­

ты входных аналоговых сигналов.
Фазовращатели j  = я /  2 , перемножители и сум­

матор могут быть реализованы с помощью аналого-
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вых операционных элементов [2]. Однако создание 
широкополосного аналогового фазовращателя явля­
ется достаточно сложной инженерной задачей.

П ри цифровом синтезе частот и  сигналов 
данная задача формулируется аналогично (2) и 
рис. 2 , но при этом преобразуются частоты следо­
вания входных двухуровневых импульсных п о ­
следовательностей, например меандров [3]:

л ( ) m=¥  sin ( т я / 2 ) , ,  ч
A ; ( t ) = Z  ---- _ —  exp ( jm 2nP F ct);

m=—¥
m=¥

5ц ( t ) = Z

m p

sin ( imp) 2 ) 

m p

(3)

exp ( jm 2pD F ct ).

Цифровое преобразование частоты подразуме­
вает реализацию операционных узлов на цифро­
вых логических элементах, но выделение полезно­
го компонента спектра из полученного (необяза­
тельно двухуровневого) сигнала следует произво­
дить с помощью аналогового фильтра.

Аналогом линейного перемножителя для циф­
ровых двухуровневых исходных колебаний вида (3) 
является элемент "сумматор по модулю 2" ("исклю­
чающее ИЛИ"), реализующий булеву функцию

C  = A B  + A B  = A © В.

В таблице представлены все возможные соот­
нош ения знаков входных сигналов A  и  B  и  выход­
ного сигнала C , получаемого в результате их пе­
ремножения. Перейдя без потери общ ности для 
цифровых логических элементов от совокупности 
значений сигналов {0, 1} к  совокупности {—1, 1}, 

получим возможность сопоставить указанным 
соотношениям знаков выходные сигналы цифро­
вых схем. В таблице приведены такие сигналы 
для цифровых схем, выполняющих функции "И "

А В С & 1 ©
-1 -1 -1 -1 -1 -1

1 -1 1 -1 1 1
-1 1 1 -1 1 1

1 1 -1 1 1 -1

(&), "ИЛИ" (1) и  "сумматор по модулю 2" (©). 
Как следует из таблицы, только для последней 
схемы выходной цифровой сигнал соответствует 
всем возможным сочетаниям знаков сигналов на 
входе и на выходе аналогового перемножителя.

В соответствии с моделью рис. 1 и  формула­

ми (1) и  (3) цифровые эквиваленты Cc ц ( t) ,

Cs ц ( t ) компонентов сигнала Cc ( t ), Cs ( t ) соот­

ветственно (см. рис. 1) на выходе цифрового пе- 
ремножителя на основе логического элемента 
"исключающ ее И ЛИ " можно записать в виде

Cc ц ( t ) = Ac ц ( t ) Bc ц ( t ) =

m=¥  sin (m p/ 2) , .
= У  — -— —  cos ( m2pPF0t ) x

m=1 mp

k̂ ¥  sin (kp / 2) , .
x  у  — -------- -  cos (к 2pDFQt);

k =1 kp

Cs ц ( t ) = A  ц ( t ) Bs ц ( t ) =

m=T sin (m p/2) . , .
= Z  — -— —  sin (m2pPF0t ) x

m=1 mp

k̂ ¥  sin (k p /2) . , .
x  у  — ^------ - sin (k2pD F(.t),

k=1 k p

где Ac ц ( t ) , As ц ( t) , Bc ц ( t) , Bs ц ( t) -  составля­

ющие цифровых эквивалентов входных сигналов (3).
Объединив операции суммирования и выполнив 

приведение тригонометрических функций, получим

m=¥ k= ¥ i
c r^) = 1c ц

C ( t) = 1  ky  ( sin (kp l 2 ) sin (mpl 2 ) x
km

Cs's ц

(4)

m=1 k=1

x{cos [2 p (  m P  — kD) F^t] +

+ cos [2 p (  m P  + kD) F ;t]} ) ;

1 m=¥  k̂ r  Г sin ( k p /2 ) sin ( m p/2 )
( t ) = 2  Z  Z 1  [  x

2 m=1 k=1 1 km

x{cos [2 p (  m P  — kD) F^t ]  —

—cos [2 p (  m P  + kD) F ;t]}).

В результате заключительного аналогового 
суммирования (см. рис. 2)  имеем трехуровневый 

сигнал (рис. 3):

Cц ( t ) = Cc ц ( t ) + Cs ц ( t ) =
m =¥k=¥

= Z  Z
m=1 k=1

sin (k p /  2 ) sin (m pj 2 )

km

xcos [ 2 p (m P  — kD ) Fc t]}. (5)

m=—¥



Аргумент косинуса в правой части (5) описы­
вает имеющиеся в выходном сигнале гармоники. 

Коэффициенты при F , задающие частоты этих 

гармоник, определяются решением диофантова 
уравнения (уравнения в целых числах) m P  + kD  = 

= \L ± X , где L  = P -  D  -  полезный компонент вы­
ходного колебания; x  = 0, 1, 2, L - 1 .  Решение 

этого уравнения ищ ется в виде [4]:

fm = 15  + 1  + Pz, 

[ s  = ( - 1)g-1 (±  x) Pr-1 ,

где z  = 0, ± 1, ± 2, . ;  g  -  количество членов 

разложения числа G = P / D  в цепную дробь по 

алгоритму Эвклида; P -  -  числитель предпо­

следнего члена указанного разложения. Опреде­
ление частот компонентов необходимо для фор­
мулировки требований к фильтру Ф (см. рис. 1).

Отметим, что при целочисленных значениях Q  
и  R  в спектре выходного колебания CG ц ( t) имеются

только гармоники полезного компонента LFC [4].
Колебание с частотой L  = P -  D  можно полу­

чить внутри кольца ИФАП, не прибегая к  допол­
нительному усложнению структуры синтезатора. 
Д ля этого в ТП вместо одного СИ используют два 
или более [5] (рис. 4). Коэффициенты деления па­
раллельно включенных СИ выбирают близкими 

(как правило, |Q  -  R  = 1). Такое преобразование в

ТП называю т нониусным (vernier) [6]. Эквива­
лентный коэффициент деления частоты нони- 

усной ячейки ТП при |Q  -  R  = 1 определяется

произведением QR .
С использованием нониусного цифрового ТП 

обе преобразуемые последовательности получают

Рис. 4

из одной исходной (опорной) частоты целочислен­
ным делением исходной частоты f  = PF(, в

выхВЧ

Q  и  в R  раз [5], [7]. Тогда после формирования 
цифровых эквивалентов входных сигналов имеем

. ( . m=¥  sin ( т я / 2 ) г ^  -|
A  ( t ) = ^  -̂-------- cos [ 2 т я (  P /Q ) Fc t J ;

, т я

1 '”=1 <б>
B , ( t ) =  У  s‘" ( m p 2) co s[2^^тя(P R )  F,.t].

, т ят=1

В в^гражениях (4)-(6) номинальн^ге значения 
частот определяются коэффициентами P , Q  и R , 
представляющ ими собой отнош ения частот к ш а­

гу частотной сетки F0. П ри этом P  > Q; P  > R;

( P, Q) = 1; ( P, R ) = 1; (Q, R) = 1, т. е. P, Q  и  R  -

целые и  попарно взаимно простые числа. Таким 
образом, когерентные преобразования (вычита­
ние) исходных частот цифровых колебаний мож­
но осущ ествить цифроаналоговым способом.

С учетом сочетаний уровней сигналов на вы­
ходах сумматоров по модулю 2 выходной аналого­
вый сумматор в схеме на рис. 3 должен обеспечи­

вать получение трехуровневого колебания ( t) .

На рис. 5 приведена модель цифрового алгебра­
ического сумматора частот в среде MicroCap9 и 
указаны контрольные точки, эпюры колебаний в ко­
торых приведены на рис. 6 и 7, где представлены 
результаты моделирования сигналов в рассмотрен­
ной цифроаналоговой структуре при соотношении 
входных частот 4/5, т. е. при Q  = 4 и  R  = 5.

Д искретный сдвиг фазы исходных колебаний 
на я / 2 в ш ирокой полосе частот выполняется с 

дополнительным понижением выходной частоты 
в четыре раза (рис. 6 , эпюры в контрольных точ­
ках 6 и  8 (выходная цепь делителя Q) (см. рис. 5) 
и  в точках 7 и  9 (выходная цепь делителя R)). 
В итоге частота на выходе нониусного ТП

f m  = (  4 ых/ 4 )(1 /4 - 1 5 ) =  fBbIX/ 80.

На рис. 7 приведены эпюры колебаний на вы­
ходе схемы аналогового суммирования (контроль­
ная точка 12) и выходного колебания C  ( t ) (кон­
трольная точка 13) после прохождения через одно- 
звенный(13-1) и  двухзвенный (13-2) RC-фильтр 
нижних частот (см. рис. 5). Для сравнения здесь же 
приведены эпюры колебаний на выходе цифрово­
го смесителя (сумматора по модулю 2) (контроль­
ная точка 14) и  выходного колебания после про­
хождения через аналогичный однозвенный (15-1)



Рис. 5

1

2

3

4

5

6

7

9

11

Рис. 6

и двухзвенный (15-2) RC-фильтры нижних частот 
(контрольная точка 15) (см. рис. 5) Сравнив эпю ­
ры 13-1 с (15-2) и  13-2 с 15-2 (рис. 7), можно 
сделать вывод, что при однополосном цифровом 
преобразовании требования к аналоговой филь­
трации выходного колебания разностной частоты 
/ j -д ослаблены.

Применение цифровых смесителей целесооб­
разно прежде всего в нониусных ТП умножающих 
колец ИФАП (см. рис. 4) и  в цифроаналоговых ТП с 
вычитанием (см. рис. 1) [5], поскольку при этом об­
легчаются требования к выходному фильтру Ф.

Использование цифроаналоговых однополос­
ных понижающих смесителей особенно целесо-



образно в нониусных ТП [5], [7], поскольку в них 
снижается количество преобразований цифровых 
сигналов в аналоговые и аналоговых -  в цифровые.

Следует также заметить, что амплитуда вы ­
ходного колебания цифрового смесителя (после 
фильтра Ф) сопоставима по уровню с амплитуда­

Рис. 7

ми входных колебаний и значительно превыш ает 
амплитуду сигналов на входе и на выходе анало­
гового смесителя. Из этого можно сделать вывод, 
что при прочих равных условиях относительный 
уровень шумов в ТП с цифровым смесителем бу­
дет ниже, чем в ТП с аналоговым смесителем.
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Modeling single sideband of digital frequency conversion in the path 
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To reduce the level of phase noise in the near zone offset from the carrier wave is desirable to reduce the factor of di­
vision in the PLL.
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Использование верхней границы 
вероятности битовой ошибки 
для поиска хороших сверточных кодов

Приведены алгоритм и результаты расчета верхней границы вероятности битовой ошибки по 
усеченной передаточной функции сверточного кода. Представлены результаты поиска хороших кодов 
со скоростями 1/2, 1/3, 1/4 по критерию верхней границы битовой ошибки.

Сверточный код, верхняя граница, усеченная передаточная функция, вероятность битовой ошибки

Общепринято сравнивать сверточные коды по 
вероятности битовой ошибки [1]. Эффективность 
кода тем больше, чем меньше вероятность бито­
вой ош ибки Pb. Эта вероятность может вычис­
ляться с помощью машинного моделирования ал­
горитмов декодирования, что требует значитель­
ного времени, особенно при малой Pb и  больших 
кодовых ограничениях. Поэтому для поиска хо­
рош их сверточных кодов используются три кри­
терия: поиск по максимальным свободным рас­
стояниям [2], поиск по профилю оптимального 
расстояния [3] и  поиск по спектру оптимального 
расстояния (СОР) [4]. Лучшим считается крите­
рий поиска по спектру оптимального расстояния.

В настоящей статье для поиска хороших свер­
точных кодов предложено использовать верхнюю 
границу вероятности битовой ошибки.

Корректирующие свойства сверточного кода 
определяются передаточной функцией [1]:

где d  -  расстояние Хэмминга рассматриваемого 
пути от нулевого пути; с/св -  свободное расстоя­

ние кода; ad -  число путей с расстоянием d  от 

нулевого пути; N , D  -  длины входной и выходной 

последовательностей соответственно; fd  -  вес 

входной последовательности с расстоянием d.
С функцией T ( D, N )  связана верхняя грани­

ца вероятности ош ибки на бит:

d T  ( D, N )

dN = Z  cdD °
N=1 d=d„,,

_ Rib
D=e N°

, (2)

T  ( D, N )  = Z  ad N /d D d , 
d =dco

( 1)

где Cd -  число битовых ошибок для путей с рассто­

янием d; R  -  скорость кодирования; Eb -  энергия 

бита; N0 -  спектральная плотность мощности шума.

Верхняя граница характеризует эффективность 
сверточного кода. Однако ее точное вычисление 
требует больших временных затрат. Поэтому в 
настоящей статье рассмотрен расчет верхней гра­
ницы по усеченной передаточной функции сверточ­
ного кода при учете путей с расстояниями d  = dm ,

со

со
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