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Исследованы собственные волны электромагнитного кристалла в виде двумерно-периодической
решетки металлических цилиндров с емкостными зазорами, расположенными между двумя металличе-
скими экранами, образующими плоский волновод. При помощи стандартной системы электродинами-
ческого моделирования изучены в режиме собственных колебаний дисперсионные характеристики соб-
ственных волн, распространяющихся в структуре в первой и второй полосах прозрачности. В режиме
возбуждения плоскими волнами исследованы характеристики бесконечного по одной координате
слоя электромагнитного кристалла в полосах его прозрачности. Показано, что основная собствен-
ная волна структуры в первой полосе прозрачности является медленной волной, коэффициент за-
медления которой растет на границе первой запрещенной зоны. Установлено, что во второй полосе
прозрачности при определенных условиях могут возникать обратные волны, имеющие аномальную
частотную дисперсию постоянной распространения. Показана связь условий возникновения об-
ратных волн с частотой последовательного резонанса емкостного цилиндра.

DOI: 10.31857/S0033849420060054

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ

Фотонные и электромагнитные кристаллы
(ФК и ЭМК) были предложены и начали изучать-
ся достаточно давно [1–3]. Интерес к ним во мно-
гом был обусловлен возможностью создания в них
волноведущих каналов за счет формирования де-
фектов кристаллической решетки [4–6]. Таким
образом, дефекты специальным образом внед-
ренные в ФК и ЭМК стали инструментом для со-
здания нового класса волноводных устройств в
оптическом и СВЧ-диапазонах. Опыт исследова-
ний и разработок показал, что функциональные
возможности устройств на основе искусственных
кристаллических сред весьма велики и их даль-
нейшее развитие является актуальной задачей.

Одним из направлений развития схемотехни-
ки ЭМК послужила идея, изложенная в работах
[7, 8] и обобщенная в книге [9]. В них была предло-
жена концепция управляемого ЭМК. Отличитель-
ной чертой концепции представленной в работах
[7, 8] является то, что управление осуществляется
для каждой частицы ЭМК независимо. Таким обра-
зом, появляется возможность формирования в
ЭМК за счет управляющих воздействий специально
организованных дефектов, которые могут выпол-
нять функции различных устройств, образующих в
совокупности функционально законченную схему.

Как видим, применение ЭМК с данным типом
управления открывает возможность для создания
нового типа СВЧ-устройств – устройств с управляе-
мой структурой. Сам управляемый ЭМК становится
при этом универсальной волноведущей средой, ко-
торая в зависимости от комбинации управляющих
воздействий может выполнять разные функции, ти-
пичные для СВЧ-схем: распределения энергии, ча-
стотной фильтрации, формирования заданного рас-
пределения поля и т.д. Для того чтобы отличать
ЭМК с индивидуальным управлением частицами, в
работе [10] предложен термин ЭМК-трансформер,
который отражает отмеченную выше возможность
изменения структурных характеристик среды, а не
только ее усредненных параметров.

Хорошие перспективы с точки зрения созда-
ния функциональных узлов имеют ЭМК на осно-
ве плоского волновода (ПВ), который образуют
два идеально проводящих металлических экрана.
Возможность достижения в них достаточно высо-
ких характеристик показана в работах [11, 12], в
которых представлены результаты численного
моделирования и экспериментального исследо-
вания различных элементов на основе ЭМК в ви-
де двумерно-периодической решетки металличе-
ских цилиндров, расположенных внутри ПВ. В ка-
честве фактора, формирующего дефекты в ЭМК, в
указанных работах был использован радиус ци-
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линдра. Нетрудно увидеть, что как фактор управ-
ления этот параметр неудобен, поскольку ни меха-
нически, ни тем более электрически так изменить
радиус цилиндра невозможно.

Лучшие перспективы имеют так называемые
емкостные цилиндры, к числу которых относятся
цилиндры с зазором, коаксиальные цилиндры и
цилиндры с сосредоточенными емкостями. Такие
цилиндры имеют электрический контакт только с
одним из экранов ПВ. От другого экрана их отделя-
ет зазор, который играет роль емкости. Конструк-
тивно емкость может быть выполнена разными
способами. Наиболее простым является емкость,
образующаяся между торцом цилиндра и экраном.
Нетрудно увидеть, что механическое изменение
глубины погружения цилиндра в ПВ или электри-
ческое изменение управляемой емкости сосредото-
ченного конденсатора может осуществляться без
разрушения ЭМК только за счет изменения управ-
ляющих факторов, поэтому ЭМК с емкостными
цилиндрами в значительно большей степени под-
ходят для создания ЭМК – трансформеров.

В работе [10] представлены результаты иссле-
дования характеристик ЭМК из цилиндров с за-
зорами. Основное внимание уделялось изучению
поведения структуры в полосе запирания.

Данная работа продолжает изучение ЭМК на
основе емкостных цилиндров. В ней основное
внимание уделяется исследованию собственных
волн, распространяющихся в ЭМК в полосах
прозрачности. При этом решаются следующие
задачи:

– исследуются дисперсионные характеристики
собственных волн в первой полосе прозрачности;

– исследуется возбуждение собственных волн
в слое ЭМК, функционирующего в первой поло-
се прозрачности;

– изучаются дисперсионные характеристики
собственных волн во второй полосе прозрачности;

– определяются условия возникновения об-
ратных собственных волн и исследуется их связь
с последовательным резонансом емкостного ци-
линдра;

– исследуется возбуждение собственных волн
в слое ЭМК, функционирующего во второй поло-
се прозрачности.

Основным методом исследования, принятым в
данной работе, является электродинамическое мо-
делирование, которое мы проводили в системе High
Frequency System Simulator (HFSS) [13] методом ко-
нечных элементов. При этом система моделирова-
ния используется в двух режимах: стандартном ре-
жиме, при котором в структуре имеются источники
возбуждения в виде портов, и в режиме собствен-
ных волн (eigenmode), при котором источники воз-
буждения отсутствуют, а система рассчитывает ре-
зонансные частоты заданной пользователем струк-
туры. В работе развита методика, связывающая
резонансные частоты, рассчитанные в режиме eigen-
mode, с постоянными распространения собствен-
ных волн ЭМК. Ранее аналогичный метод приме-
нялся для исследования дисперсионных диаграмм
вытекающих волн в волноводно-щелевых антен-
ных решетках бегущей волны [14].

2. ИССЛЕДОВАНИЕ 
ДИСПЕРСИОННЫХ ХАРАКТЕРИСТИК 

И ПОЛОС ПРОЗРАЧНОСТИ 
ДВУМЕРНО-ПЕРИОДИЧЕСКОЙ РЕШЕТКИ

Рассмотрим двумерно-периодическую решет-
ку с прямоугольной сеткой из идеально-проводя-
щих цилиндров (стержней), которые помещены в
область между двумя идеально-проводящими экра-
нами (рис. 1), образующими ПВ. Диаметр стержней
обозначим через D, период решетки одинаковый в
направлениях обеих осей координат 0х и 0у (Px = Py)
через P, расстояние между экранами через h. С верх-
ним экраном стержни имеют электрический кон-
такт. Зазор между торцами стержней и нижним
экраном обозначим через d.

Рис. 1. Исследуемая двумерно-периодическая решет-
ка: трехмерный вид (а), вид сверху и сбоку (б), D –
диаметр стержней, P – период решетки, одинаковый
в направлениях обеих осей координат 0х и 0у (Px = Py),
h – расстояние между экранами, d – зазор между тор-
цами стержней и нижним экраном.
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Для расчета дисперсионных характеристик
волн в данной структуре воспользуемся програм-
мой расчета собственных значений, основанной
на методе конечных элементов в программе HFSS.
Для этого выделяем единичную ячейку (один пе-
риод) структуры и используем периодические
граничные условия на двух парах граней в на-
правлениях 0х и 0у, а также условие идеальной
проводимости на экранах, ограничивающих
структуру вдоль оси 0z (рис. 2).

В первую очередь исследуем случай распро-
странения волны вдоль одной из осей, например
вдоль оси 0x. Задавая в граничных условиях тот
или иной сдвиг фазы на длине периода вдоль этой
оси, можем рассчитать соответствующие резо-
нансные частоты эквивалентного резонатора, об-
разованного объемом ячейки [15]. Из всего спек-
тра резонансных частот здесь нас интересуют две
низшие частоты, соответствующие первой и вто-
рой полосам прозрачности рассматриваемой пе-
риодической структуры. В общем случае при учете
тепловых потерь собственные частоты комплекс-

ные. В данной модели идеально проводящих
стержней и экранов – частоты действительные.

Сначала рассмотрим решетку с относительно
тонкими стержнями диаметром D = 1, периодом
P = 12 и высотой h = 10, с величиной глубины по-
гружения d в качестве переменного параметра.
Случай тонких стержней представляет интерес
потому, что, как было показано в [10], для них ча-
стоты последовательного резонанса при измене-
нии величины зазора от 1 до 5 мм лежат в интере-
сующем нас частотном диапазоне. Исследование
дисперсионных характеристик волн в бесконеч-
ных двумерно-периодических решетках позволяет
лучше понять и объяснить характеристики рассея-
ния волн в конечно-периодических структурах.
Для начала рассчитаем дисперсию волн в решетке
с полным погружением стержней (d = 0). В диапа-
зоне частот от 0…15 ГГц (15 ГГц – критическая
частота ближайшего высшего по высоте типа вол-
ны плоского волновода высотой 10 мм) для нее
имеется одна полоса пропускания. На рис. 3
представлен участок дисперсионной диаграммы,

Рис. 2. Модель единичной ячейки.
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Рис. 3. Дисперсионная диаграмма в полосе прозрачности решетки стержней с d = 0: а – в координатах β/k – f, б – в
нормированных координатах βP–kP.
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который соответствует величинам фазового сдви-
га на периоде от 0° до 180°. Соответствующие им
частоты заключены в полосе примерно от 7 до
12.5 ГГц. Как видно из рис. 3а, волна в этой поло-
се прозрачности является ускоренной (β < k).

В данной работе основной интерес представ-
ляют дисперсионные диаграммы для решетки ча-
стично погруженных стержней. На рис. 4 пред-
ставлены рассчитанные диаграммы для величин
зазоров в интервале d = 1…5.

В отличие от рассмотренного выше случая ну-
левого зазора в решетке частично погруженных
стержней имеется дополнительная полоса про-
пускания в области нижних частот. Таким обра-
зом, в диапазоне частот до 15 ГГц решетка из
стержней с зазорами имеет две полосы прозрачно-
сти: первую полосу в области нижних частот и вто-
рую полосу на более высоких частотах. В полосе
частот между ними располагается полоса непро-
зрачности, в которой распространение отсутству-
ет. Волна в первой полосе прозрачности является
замедленной (β > k), а во второй полосе – ускорен-
ной (β < k). Интересно отметить, что с ростом ве-
личины зазора характер дисперсии в первой поло-
се прозрачности не меняется. В то же время во
второй полосе с ростом величины зазора диспер-
сия становится аномальной, при которой фазовая
и групповая скорости волны противоположно на-
правлены. Следует также отметить, что дисперси-
онные кривые во второй полосе пропускания
сходятся практически в одну точку kP = π, кото-
рая при периоде P = 12 мм соответствует частоте
12.5 ГГц. Такой характер зависимостей с выра-
женной точкой пересечения, вероятно, является
свойством решетки тонких стержней. Расчеты
показывают, что в случае более толстых стержней
волны во второй полосе прозрачности этим свой-
ством не обладают. В качестве примера на рис. 5
представлены дисперсионные диаграммы для ре-
шетки стержней с диаметром D = 4.

Следует отметить более подробно важные осо-
бенности распространения собственных волн ре-
шетки во второй полосе прозрачности. Их можно
наблюдать в случае тонких стержней (см. рис. 4б).
Однако, еще очевиднее они проявляются с ро-
стом диаметра цилиндров (см. рис. 5а). Динамика
изменения дисперсионных кривых проявляется
при изменении величины зазора d. При совсем
малых зазорах дисперсионные кривые во второй
полосе пропускания имеют положительную про-
изводную, характерную для быстрых волновод-
ных волн. Однако при увеличении параметра d на
некоторой частоте производная от постоянной
распространения увеличивается и при опреде-
ленном значении зазора уходит в бесконечность
(групповая скорость на этих частотах обращается
в нуль). На дисперсионных диаграммах на рис. 4б
и 5а соответствующие точки обозначены кружка-
ми овальной формы.

Рис. 4. Дисперсионные диаграммы для волн в решет-
ке тонких стержней (D = 1) в первой (а) и во второй
(б) полосах прозрачности для величин зазоров d = 1,
2, 3, 4, 5 (кривые 1–5 соответственно), а также в обеих
полосах прозрачности (в) в координатах βP–kP.
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Совокупность параметров, при которой про-
изводная по частоте от постоянной распростра-
нения стремится к бесконечности, можно рас-
сматривать в качестве критических условий, так
как далее при увеличении зазора или увеличении
частоты дисперсионная кривая приобретает две
ветви: одна имеет положительную производную
по частоте, а другая – отрицательную. Таким об-
разом, видно, что одной частоте соответствуют
одновременно два решения дисперсионного
уравнения или две собственные волны (см. кри-
вые 1, 3 на рис. 5а). Следовательно, критические
условия, о которых мы говорили выше, являются
условиями возникновения в решетке волны с
аномальной дисперсией, которой соответствует
отрицательная производная по частоте. Волна с
аномальной дисперсией является обратной вол-
ной, так как ее вектор Пойнтинга и волновой век-
тор направлены в противоположные стороны.
При дальнейшем увеличении зазора d диапазон
частот, в котором одновременно существуют две
волны, исчезает и в решетке распространяется
одна обратная волна (кривая 5 на рис. 5а).

3. МОДЕЛИРОВАНИЕ 
КОНЕЧНО-ПЕРИОДИЧЕСКОЙ РЕШЕТКИ

В РЕЖИМЕ ВОЗБУЖДЕНИЯ

Для дальнейшего исследования свойств ЭМК
в полосах прозрачности было проведено модели-
рование решетки в режиме рассеяния плоской
волны. В качестве модели для исследования была
выбрана конечно-периодическая решетка: пери-
одическая (бесконечная) вдоль оси 0y и конеч-
ная, содержащая десять рядов стержней, вдоль

оси 0x. Фрагмент решетки из десяти стержней
изображен на рис. 6. Пусть на решетку набегает
Т-волна ПВ. При расчетах будем использовать
стандартный метод электродинамического моде-
лирования [13]. Периодичность решетки вдоль
оси 0y обеспечивается периодическими гранич-
ными условиями на двух вертикальных гранях
воздушного бокса, перпендикулярных оси 0y.

Были рассчитаны частотные зависимости ко-
эффициента передачи при возбуждении волной,
распространяющейся вдоль оси 0х, в диапазонах
частот, которые соответствуют полосам прозрач-
ности в приведенных в разд. 1 дисперсионных
диаграммах. При моделировании были заданы те
же, что и при расчетах дисперсионных характери-
стик, параметры ПВ и цилиндров: h = 10, P = 12,
D = 1.

Рис. 5. Дисперсионные диаграммы для волн в решетке толстых стержней (D = 4) в первой и во второй полосах про-
зрачности (а) для d = 1 (1), 3 (2), 5 (3) и в обеих полосах прозрачности (в), в координатах βP–kP.
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Как и ранее, рассмотрим сначала цилиндры с
полным погружением в ПВ (d = 0). Частотная за-
висимость коэффициента передачи решетки для
этого случая приведена на рис. 7. Видим, что ко-
эффициент передачи близок к единице в полосе
частот 7…12.5 ГГц. Как следует из дисперсионной
диаграммы на рис. 3, эта полоса является полосой
прозрачности для данной решетки. При расчете
дисперсионной диаграммы отмечалось, что в ре-
шетке полностью погруженных стержней первая
полоса прозрачности в области более низких частот
(при f < 7 ГГц) отсутствует. Это же подтверждается
расчетом коэффициента передачи Т-волны.

Как показал проведенный выше анализ дис-
персионных характеристик, в ЭМК с частично по-
груженными цилиндрами в рассматриваемой по-
лосе частот существуют две полосы прозрачности:
первая – в области низких частот, вторая – обла-
сти более высоких частот (см. рис. 4). На рис. 8
представлены частотные зависимости коэффи-
циента передачи для решетки цилиндров с зазора-
ми d = 1, 2, 3, 4, 5 в диапазоне частот первой поло-
сы прозрачности. Видно, что полоса прозрачности
увеличивается с ростом величины зазоров, при
этом значения граничных частот полосы прозрач-
ности при изменении глубины погружения ци-
линдров хорошо согласуются с дисперсионными
характеристиками, приведенными на рис. 4а.

На рис. 9, 10 представлены частотные зависи-
мости коэффициента передачи ЭМК с зазорами
во второй полосе прозрачности вблизи частоты
12.5 ГГц. Кривые на рис. 9 имеют полосу прохож-
дения слева от частоты 12.5 ГГц, а на рис. 10 –
справа. Такой характер частотных зависимостей
S21 полностью согласуется с полученными диспер-
сионными диаграммами в решетках стержней с за-
зорами (см. рис. 4) и может быть объяснен на осно-
ве теории периодических структур (см. ниже).

Полученные выше результаты позволяют по-
строить зависимости граничных частот первой и
второй полос прозрачности от величины зазоров
(рис. 11). Интересно отметить, что граничные ча-
стоты в рассмотренных полосах прозрачности
практически линейно увеличиваются с ростом
величины зазора.

Отмеченная выше смена положения полосы
прозрачности может быть описана в рамках тео-
рии периодических структур в виде СВЧ-много-

Рис. 7. Частотная зависимость коэффициента переда-
чи решетки цилиндров без зазоров (d = 0).
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Рис. 8. Коэффициенты передачи в первой полосе
прозрачности при d = 1, 2, 3, 4, 5 (кривые 1–5 соответ-
ственно).
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Рис. 9. Коэффициенты передачи во второй полосе
прозрачности для решеток с малыми зазорами: d =
= 1.0 (1), 1.5 (2), 2.0 (3), 2.5 (4), 3.0 (5).
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полюсников, включенных в линию передачи [16].
В книге [16] рассматривается периодическая
структура, образованная параллельными прово-
димостями, расположенными в линии передачи с
периодом Р. Отмечаются следующие особенно-
сти распространения собственных волн в такой
структуре. Одна из границ второй полосы про-
зрачности всегда определяется условием ,
где  – постоянная распространения волны линии.
Однако для емкостной проводимости вторая полоса
прозрачности расположена выше частоты, опреде-
ляемой указанным условием, а для индуктивной
проводимости – ниже нее. В нашем случае роль вол-
ны линии передачи выполняет Т-волна ПВ, у кото-
рой постоянная распространения равна волновому
числу свободного пространства . Так как в рас-
сматриваемом примере Р = 12 мм, то характерная
частота, относительно которой происходит смена
положения полосы прозрачности, равна 12.5 ГГц,
что совпадает с приведенными выше результата-
ми численных экспериментов.

Из рис. 9, 10 следует, что при относительно ма-
лых зазорах полоса прозрачности расположена ни-
же частоты 12.5 ГГц, а при больших зазорах – выше
нее. В то же время в работе [10] было показано, что
электродинамические свойства емкостного ци-
линдра в определенном диапазоне частот близки к
свойствам последовательного контура, параллель-
но включенного в линию передачи. Роль емкости
выполняет зазор между цилиндром и экраном ПВ,
а роль индуктивности сам металлический ци-
линдр.

На частотах ниже частоты последовательного
резонанса сопротивление контура имеет емкост-

Pγ = π
γ

k

ной характер, а на высоких частотах характер им-
педанса становится индуктивным. Изменяя глу-
бину погружения цилиндра в ПВ, мы изменяем его
резонансную частоту. Причем увеличение зазора
приводит к уменьшению емкости и росту резо-
нансной частоты. Предположим, что при измене-
нии параметра d резонансная частота контура пе-
ресекает границу, определяемую условием  и
соответствующей частотой 12.5 ГГц. Тогда можем
сделать вывод, что при относительно малых зазорах
сопротивление цилиндра на частоте 12.5 ГГц имеет
индуктивный характер, а при относительно боль-
ших зазорах он становится емкостным. Следова-
тельно, в соответствии с теорией периодических
структур СВЧ [16] полоса прозрачности в первом
случае должна лежать ниже частоты 12.5 ГГц, а во
втором – выше нее. Поведение полосы прозрач-
ности, описываемое в рамках предложенной кон-
цепции, полностью совпадает с представленны-
ми выше численными результатами.

Одним из следствий данной физической кар-
тины является то, что при величине зазора d ≈ 3.8,
когда полоса прозрачности меняет свое положе-
ние относительно частоты 12.5 ГГц, резонансная
частота емкостного цилиндра в составе ЭМК
должна совпадать с 12.5 ГГц, что и подтверждает-
ся соответствующим расчетом.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Таким образом, с практической точки зрения

наибольший интерес представляет переход ЭМК от
одного крайнего состояния в другое. Такими пре-
дельными состояниями являются ЭМК с полно-
стью погруженными (сплошными) цилиндрами и

Pγ = π

Рис. 10. Коэффициенты передачи во второй полосе
прозрачности для решеток с большими зазорами: d =
= 4.0 (1), 4.5 (2), 5.0 (3), 5.5 (4), 6.0 (5).
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однородный незаполненный ПВ. Важно отметить,
что для построения функциональных узлов на осно-
ве ЭМК со сплошными цилиндрами рабочим режи-
мом является режим запирания, когда в кристал-
ле отсутствуют распространяющиеся волны.

При плавном увеличении зазора d можно было
ожидать плавной трансформации параметров
собственных волн ЭМК, которые должны в пре-
деле перейти в собственные волны ПВ. При этом
нас больше всего интересует переход в основную
Т-волну.

Результаты исследования, приведенные в дан-
ной статье, показывают, что данный переход не
является плавным, так как он сопровождается ря-
дом качественных изменений. Особенно это от-
носится к тем диапазонами частот, которые соот-
ветствуют второй полосе прозрачности. При уве-
личении зазора d на первом этапе периодическая
структура ожидаемо становится прозрачной, т.е. в
ней появляются распространяющиеся волны. Од-
нако при определенных зазорах таких волн две:
прямая и обратная, т.е. фазовый переход от режи-
ма запирания к режиму распространения проис-
ходит нестандартным образом. Далее, прямая
волна исчезает, что соответствует еще одному фа-
зовому переходу от двухволнового режима к од-
новолновому.

Дальнейшее увеличение зазора d приводит к
расширению второй полосы прозрачности, в ко-
торой распространяется обратная волна. Перио-
дичность структуры исчезает, и происходит пере-
ход к собственным волнам однородного ПВ.
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Рассмотрена двумерная задача дифракции плоской электромагнитной волны ТМ-типа на нано-
структуре, состоящей из квадратной пластины из серебра и вставленной в нее квадратной стеклян-
ной нанонитью. В световом диапазоне длин волн строгими численными методами рассчитаны
ближние и дальние поля, а также спектры рассеяния. Исследовано влияние потерь серебра, толщи-
ны стенок структуры и угла падения плоской поляризованной ТМ-волны на резонансы плазмонов.
Показано, что в такой структуре наблюдается расщепление и вырождение квадрупольных и диполь-
ных резонансов плазмонов.
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ВВЕДЕНИЕ
Как известно, рассеяние электромагнитных

волн наноструктурами из благородных металлов
(серебра, золота) в световом диапазоне волн
( ,  – длина волны) сопро-
вождается как образованием поверхностных волн
(плазмон-поляритонов), так и наличием у них ре-
зонансов. При этом интерес к исследованию
свойств плазмон-поляритонов связан главным
образом с высокой локализацией электромагнит-
ного поля, которая позволяет их использовать в
субволновом и ближнепольном зондировании.
Так, нанопровода из серебра и золота широко
применяются в качестве сенсоров [1]. Отметим,
что плазмонные резонансы в цилиндрических
наноструктурах (нитях) из серебра (золота) с
круглым поперечным сечением реализуются в
ультрафиолетовой части спектра. Используя на-
нотрубки, можно сместить частоты плазмонных
резонансов в видимую область светового диапа-
зона [2, 3]. В [4] исследованы плазмонные резо-
нансы в кварцевой нанонити, покрытой слоем
золота переменной толщины в предположении,
что границами оболочки являются круговые ци-
линдры со смещенными центрами. В [5, 6] рас-
сматривались структуры, представляющие собой
серебряную оболочку, внутри которой находится
цилиндрическая нанонить из стекла (кварца).
При этом полагалось, что внешний контур попе-
речного сечения представляет собой круг или эл-

липс. Ситуация, когда внешний контур поперечно-
го сечения структуры из серебра является квадрат-
ным, а внутренний – круглым, обсуждалась в [7].

Цель данной работы – исследовать особенно-
сти плазмонных резонансов в наноструктуре,
представляющей собой серебряную пластину с
квадратной формой поперечного сечения, в кото-
рую симметрично вставлена кварцевая квадрат-
ная пластина.

1. ФОРМУЛИРОВКА ЗАДАЧИ

Рассмотрим двумерную задачу дифракции плос-
кой поляризованной электромагнитной ТМ-волны
на двумерной структуре, поперечное сечение кото-
рой изображено на рис. 1. Плоская волна распро-
страняется в направлении единичного вектора
( ) и характеризуется следующими
компонентами электромагнитного поля:

(1)

Зависимость от времени выбрана в виде
, где  – круговая частота,  –

волновое число свободного пространства,  –
скорость света в вакууме,  −
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волновое сопротивление вакуума,  – магнит-
ная и диэлектрическая проницаемости вакуума.

Для структуры, изображенной на рис. 1, внут-
ренняя и внешняя границы серебряной оболочки
описываются соответственно формулами

(2)

(3)

При значениях  (например, при )
каждое из уравнений (2), (3), описывает границу
оболочки в форме квадрата. Тем самым мы счита-
ем, что слой серебра постоянной толщины d = a –

  нанесен на квадратную
стеклянную нить. При этом частотная зависи-
мость относительной диэлектрической проница-
емости  серебра рассчитывалась на основе ин-
терполяции экспериментальных данных работы
[8] кубическими сплайнами.

В отличие от серебра стекло в исследуемом
диапазоне частот имеет существенно меньшие
тепловые потери, а его относительная диэлектри-
ческая проницаемость  слабо зависит от длины
волны . Поэтому будем полагать, что относи-
тельная диэлектрическая проницаемость стекла
величина вещественная и равна .

Пространственное распределение диэлектри-
ческой проницаемости  в структуре, изоб-
раженной на рис. 1, имеет вид
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Исследование сформулированной задачи ди-
фракции удобнее проводить, используя -компо-
ненту  магнитного поля, так как
краевая задача для функции  является ска-
лярной. Полное поле , т.е. суперпозиция
падающего и рассеянного полей, в кусочно-по-
стоянной среде (4) удовлетворяет уравнению
Гельмгольца
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Компоненты электрического поля могут быть
выражены через функцию 
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значена производная по направлению нормали к
границам раздела сред.

Как уже отмечалось, полное поле вне оболоч-
ки состоит из падающего ( ) и рассеянного ( )
полей. Падающее поле задано функцией
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2. ЧИСЛЕННЫЕ РЕЗУЛЬТАТЫ
Численное решение сформулированной зада-

чи проводилось модифицированным методом
дискретных источников [9–11]. При этом точ-
ность решения задачи контролировалась путем
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ках граничные условия выполняются наихудшим
образом [9]). Во всех приведенных ниже расчетах
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максимальная невязка граничных условий не
превышала величину .

Рассмотрим сначала поведение нормирован-
ного поперечника рассеяния  в зависимости
от длины волны . В представленных ниже ре-
зультатах длина волны  изменялась в пределах

. Структура, изображенная
на рис. 1, имела следующие параметры: ,

 ,  (при значениях параметра 
толщина  слоя серебра становится , что
делает невозможным использование уравнений
классической электродинамики [1] и результатов
работы [8]). При этом угол падения плоской волны

 принимал следующие значения: 
На рис. 2 изображено семейство кривых, опи-

сывающих зависимость нормированного полно-
го сечения рассеяния  от длины волны  при
угле падения плоской волны , значениях
параметра , 0.7, 0.8 и реальных потерь се-
ребра . Из рисунка видно, что в данном слу-
чае каждая кривая содержит один главный макси-
мум и один побочный, который в зависимости от
значений  расщепляется на два локальных мак-
симума. Главный максимум кривой  связан с
дипольным резонансом плазмонов, а побочный –
с квадрупольным резонансом плазмонов. Отсут-
ствие других максимумов у кривых  свидетель-
ствует об отсутствии мультипольных резонансов
плазмонов. Ниже будет показано, что их отсут-
ствие связано с влиянием потерь серебра. Из рис. 2
следует, что уменьшение толщины  слоя серебра
приводит к смещению дипольного и квадруполь-
ного резонансов в сторону больших значений длин
волн, а также различной степени расщепления 
в окрестности квадрупольного резонанса плазмо-
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нов. Такое поведение кривой  в области квад-
рупольного резонанса плазмонов свидетельству-
ет о наличии явления вырождения плазмонов в
ближнем поле структуры.

Было исследовано влияние потерь серебра на
частотную характеристику амплитуды поля

 в точке с координатами 
(рис. 3) и поперечника рассеяния  (рис. 4).
При этом полагалось, что структура имеет парамет-
ры ,  угол падения плоской волны

. Кривые 1–3 этих рисунков соответствуют
потерям серебра , , .
На рис. 3 изображена частотная зависимость

. Из рисунка видно, что только в случае
малых потерь (кривые 1, 2) наблюдаются как ди-
польный резонанс, так и расщепленные мульти-
польные резонансы плазмонов. При реальных
потерях серебра мультипольные резонансы прак-
тически исчезают и, соответственно, не вносят
вклад в поперечник рассеяния.

На рис. 4 представлены результаты расчетов
частотной зависимости поперечника рассеяния

 при различных потерях серебра. Из этого ри-
сунка также видно, что реальные потери серебра
(кривая 3) фактически приводят к исчезновению
высших мультипольных резонансов. Кроме того, из
рис. 2 и 3 следует, что резонансы поля 
объясняют как наличие резонансов поперечника
рассеяния , так и их расположение (максиму-
мы у соответствующих кривых приблизительно
(но не точно!) совпадают друг с другом).

На рис. 5 представлено семейство кривых, опи-
сывающих зависимость нормированного полного
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Рис. 2. Зависимость нормированного полного сече-
ния рассеяния  от длины волны  при угле паде-
ния плоской волны , реальных потерях серебра

 и при  (1), 0.7 (2), 0.8 (3).
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сечения рассеяния  от длины волны  при угле
падения плоской волны , значениях пара-
метра , 0.7, 0.8 и реальных потерях серебра

 для структуры с параметром . Из
сравнения результатов, представленных на рис. 5
и 2 следует вывод о том, что основные тенденции
в поведении кривых , отмеченные выше для

, сохраняются и при угле падения плоской
волны . Различие между этими двумя слу-
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чаями (  и ) заключается в уменьше-
нии числа побочных колебаний у кривых  в
окрестности квадрупольного резонанса. Отметим,
что аналогичный характер изменения кривых 
имеет место и при угле падения плоской волны

 (эти результаты мы не приводим). Таким
образом, из результатов, представленных на рис. 2
и 5 можно сделать вывод о том, что если значение
угла падения  фиксировано, а значения пара-
метра  меняются, то с увеличением  длина
волны дипольного резонанса смещается в сторо-
ну больших значений длин волн (при значении

 дипольный резонанс наблюдается при
длине волны , а при  – при

).
На рис. 6 изображено семейство кривых, опи-

сывающих зависимость нормированного полно-
го сечения рассеяния  от длины волны  при
углах падения плоской волны  и
реальных потерях серебра  для структуры с
параметром , . Из этого рисунка
видно, что при фиксированной толщине стенок
структуры ( , ) и различных зна-
чениях угла падения  не наблюдается измене-
ние расположения дипольного резонанса. В обла-
сти квадрупольного резонанса меняется характер
расщепления кривых .

Было исследовано также влияние геометриче-
ских размеров структуры на частотную характе-
ристику поперечника рассеяния  при фиксиро-
ванной толщине  стенок структуры, фик-
сированном угле падения плоской волны  и
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Рис. 4. Зависимость нормированного полного сече-
ния рассеяния  от длины волны  при  и па-
раметрах структуры: , , а также по-
терях серебра  (кривая 1), 
(кривая 2),  (кривая 3).
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реальных потерях серебра  (рис. 7). Парамет-
ры структур, представленных на рис. 7, следую-
щие:  ; , ;

, . Из результатов рис. 7 следу-
ет, что увеличение геометрических размеров
структуры в два раза при неизменной толщине
слоя серебра ведет к смещению длины волны ди-
польного резонанса от значения  при
параметрах структуры   до
значения  – при , .
При этом также увеличивается разница в распо-
ложениях дипольного и квадрупольного резонан-
сов. Кроме того, наблюдается развитие дополни-
тельных колебаний кривых  в области мульти-
польных резонансов.

На рис. 8 представлены результаты расчетов
диаграммы рассеяния для структуры из реального
серебра с параметрами  ; угле па-
дения плоской волны  и различных длинах
волн: λ = 394, 440, 470 и 694 нм. Выбранным дли-
нам волн соответствуют максимумы поперечника
рассеяния  – рис. 2 кривая 3. Из рис. 8 видно,
что при длинах волн λ = 694, 440 и 394 диаграмма
рассеяния имеет только два лепестка. При этом
максимумы амплитуд лепестков соответствуют
направлениям  и . Отметим, что такая
двухлепестковая диаграмма рассеяния характерна
для дипольного резонанса ( ). Однако в
нашем случае она имеет место при  и

, т.е. в области мультипольных резонан-
сов. Это свидетельствует о наличии вырождения у
плазмонов и ближнего поля структуры. Характер-

Im( )ε

40 нм,a = 30 нмb = 60 нмa = 50 нмb =
80 нмa = 70 нмb =

590 нмλ ≈
40 нм,a = 30 нмb =

830 нмλ ≈ 80 нмa = 70 нмb =

skσ

40 нм,a = 0.8α =
0 0ϕ =

skσ

0ϕ = ϕ = π

694 нмλ =
440 нмλ =

394 нмλ =

ная для квадрупольного резонанса четырехлепест-
ковая диаграмма рассеяния наблюдается только
при .

На рис. 9 представлены диаграммы рассеяния
для структуры из реального серебра с параметра-

470 нмλ =

Рис. 7. Частотная характеристика нормированного
поперечника рассеяния  при , ,
реальных потерях серебра  и различных значе-
ниях a и b: кривая 1 –  ; кривая 2 –

, ; кривая 3 – ,
.
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Рис. 8. Модули диаграмм рассеяния для структуры из
реального серебра с параметрами  ,
и различных длинах волн: λ = 394 (1), 440 (2), 470 (3)
и 694 нм (4).
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Рис. 9. Модули диаграмм рассеяния для структуры из
реального серебра с параметрами   и
ϕ0 = π/4 и различных длинах волн: λ = 394 (1), 440 (2),
530 (3) и 694 нм (4).
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ми  ; угле падения плоской вол-
ны  и длинах волн λ = 394, 440, 530 и
694 нм. Здесь выбранным длинам волн соответ-
ствуют максимумы поперечника рассеяния  (см.
рис. 2). Как видно из рис. 9, все диаграммы рассе-
яния в этом случае имеют только два лепестка.
Максимумы амплитуд лепестков имеют направ-
ления  и  Такое поведение диа-
граммы рассеяния, так же как и в рассмотренном
выше случае, свидетельствует о наличии вырож-
дения колебаний ближнего поля структуры.

Результаты расчетов пространственного рас-
пределения линий равных амплитуд компоненты

 поля вблизи внешнего контура структуры
представлены на рис. 10 (распределение линий
равных амплитуд поля внутри структуры не приво-
дится, чтобы не отвлекать внимание от эффекта
вырождения внешнего ближнего поля). Структура
из реального серебра характеризовалась следую-
щими параметрами:  , угол паде-
ния плоской волны был равен , длина волны

. Этот рисунок наглядно иллюстрирует
процесс вырождения ближнего поля структуры.

40 нм,a = 0.8α =
0 4ϕ = π

skσ

4ϕ = π 4.ϕ = π + π

zH

40 нм,a = 0.8α =
0 0ϕ =

394 нмλ =

Нетрудно заметить, что вблизи задней стенки
структуры изменение амплитуды поля носит ха-
рактер трех полуволн, а на расстоянии порядка

 – только одной полуволны.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Рассмотрена двумерная задача дифракции

плоской электромагнитной волны ТМ-типа на
нано структуре, состоящей из квадратной пласти-
ны из серебра с вставленной в нее квадратной
стеклянной нанонитью. В световом диапазоне
длин волн строгими численными методами рас-
считаны ближние и дальние поля, а также спек-
тры поперечника рассеяния. Исследовано влия-
ние потерь серебра, толщины структуры и угла
падения плоской поляризованной ТМ-волны на
резонансы плазмонов. Показано, что для такой
структуры характерно расщепление и вырожде-
ние квадрупольных и дипольных резонансов
плазмонов.
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Предложен резонансный радиопоглотитель, обеспечивающий теоретически согласование со сво-
бодным пространством на уровне не более –40 дБ по коэффициенту отражения на заранее заданной
частоте. Конструкция поглотителя представляет собой решетку из электропроводящих квадратов,
которая располагается на слое диэлектрика с потерями, металлизированного с противоположной от
решетки стороны. При этом в конструкции поглотителя используется заранее заданный диэлек-
трик, а размеры квадратных элементов решетки во много раз превышают толщину диэлектрическо-
го слоя. Относительное изменение резонансной частоты при изменении угла падения волн TE- и
TM-поляризаций в угловом интервале 0°…45° не превышает 1%.

DOI: 10.31857/S0033849420060157

ВВЕДЕНИЕ

Интерес научной общественности к радиопо-
глощающим материалам (РПМ) и радиопоглоти-
телям (РП) сохраняется на протяжении многих
десятилетий, что обусловлено постоянным прогрес-
сом как в гражданской, так и в военной электронике
и подтверждается большим числом научных публи-
каций [1–10]. Этим обусловлено многообразие кон-
струкций РП, отвечающих различным, и часто про-
тиворечивым, требованиям. Однако однослойные
РП, так называемые РП Далленбаха, как диэлек-
трические, так и магнитные, всегда оставались в
центре внимания ввиду их надежности и большей
простоты их реализации. Основное внимание ис-
следователей в этой области было направлено на
расширение рабочего диапазона путем использо-
вания либо материалов с частотной дисперсией
диэлектрической и магнитной проницаемости
[3–5], либо корректирующих решеток из метал-
лических и резистивных элементов [6–10]. Ра-
циональным выбором материала и его толщины
можно минимизировать коэффициент отраже-
ния в середине рабочего диапазона, однако до-
стигнуть идеального согласования даже на цен-
тральной (резонансной) частоте обычно не уда-
валось. Это объясняется тем, что для такого
согласования, например диэлектрического РП,
необходимо обеспечить управление в отдельно-
сти значениями действительной и мнимой ча-

стей диэлектрической проницаемости материа-
ла, что практически невозможно.

В данной работе была сделана попытка решить
эту проблему при заранее заданных резонансной
частоте и диэлектрике с потерями с помощью ре-
шетки из электропроводящих квадратов, которая
располагается на слое диэлектрика, металлизиро-
ванного с противоположной от решетки стороны.
Размеры квадратов существенно превышают тол-
щину слоя диэлектрика. Область между квадратом
решетки и экраном представляет собой резонатор
с волной, близкой к TEM-типу, которая резониру-
ет, отражаясь от открытых концов этого резонато-
ра. Как известно, полное поглощение мощности
падающей волны в таком резонаторе имеет место
в случае, когда потери на излучение равны тепло-
вым потерям при двойном пробеге волны в резо-
наторе [11]. Изменяя размеры резонатора, всегда
можно обеспечить указанное условие на задан-
ной частоте и для различных материалов.

Целью статьи является исследование отража-
тельных характеристик РП, построенного ука-
занным образом.

1. СТРУКТУРА РАДИОПОГЛОТИТЕЛЯ
Структура радиопоглотителя (рис. 1а) пред-

ставляет собой периодическую решетку с перио-
дом  из квадратных электропроводящих элемен-
тов размером , расположенную на диэлек-

P
2 2a a×

УДК 537.874;621.396

ЭЛЕКТРОДИНАМИКА
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трическом слое толщиной , металлизированном
с противоположной от решетки стороны. Размер

 мал по сравнению как со стороной квадратного
элемента, так и с длиной волны  ( ),
а зазор между соседними элементами решетки

 – порядка или больше  ( ). На
рис. 1б выделен фрагмент РП в пределах одного
элемента решетки . При указанном соотноше-
нии размеров структура поля в объеме между эле-
ментом решетки и электропроводящим экраном
имеет вид плоской TEM-волны, которая может
резонировать, переотражаясь от боковых границ
выделенного объема с близким по величине к
единице коэффициентом отражения . Частот-
ная зависимость амплитуды поля  в таком резо-
наторе имеет вид

(1)

где  – волновое число (  – частота,  –
скорость света),  – диэлектрическая
проницаемость слоя диэлектрика,  – некоторая
величина, зависящая от условий возбуждения.

Величину  для случая  оценим с помо-
щью работы [12] как коэффициент отражения от
открытого конца плоского волновода толщиной

 (рис. 1в):

(2)

Величина  в формуле (1) определя-
ет потери на излучение при двойном пробеге вол-
ны в резонаторе, а мнимая часть диэлектриче-
ской проницаемости  определяет тепловые по-

d
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тери, которые при условии  выражаются
формулой . Мощность падающей
волны, поглощаемая в резонаторе на резонанс-
ной частоте, максимальна в случае, когда при
двойном пробеге волны тепловые потери равны
потерям на излучение, т.е.

(3)

Отсюда следует

(4)

Волновое число  вблизи резонансного значения
 представим в виде

(5)

где   Для этого случая с помо-
щью формул (1), (2) и (5) можно получить следу-
ющее выражение для амплитуды  поля в резона-
торе, нормализованное на ее резонансное значе-
ние :

(6)

Для предварительной оценки частотной зави-
симости коэффициента отражения  от РП при
нормальном падении на него плоской волны ис-
пользуем следующее выражение:

(7)

в котором учитывается, что мощность, погло-
щенная в диэлектрике, наполняющем резонатор,
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Рис. 1. Структура РП: а – вид сверху и вид сбоку, б – фрагмент РП в пределах одного элемента решетки, в – открытый
конец плоского волновода.
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пропорциональна квадрату напряженности элек-
трического поля и что коэффициент отражения 
на резонансной частоте равен нулю в рассматри-
ваемом здесь случае максимального поглощения
мощности падающей волны.

С помощью частотной зависимости коэффици-
ента отражения, рассчитанной по формулам (6) и
(7), легко оценить ширину рабочего диапазона
РП, в пределах которого коэффициент отраже-
ния не превышает величину −10 дБ. В качестве
примера такой оценки возьмем структуру РП с
параметрами:  мм,  мм,  мм. По
этой оценке, ширина рабочего диапазона такого
РП составляет около 10%.

2. РЕЗУЛЬТАТЫ ЧИСЛЕННОГО РАСЧЕТА
Цель численных расчетов – получить частот-

но-угловые характеристики отражения, позволя-
ющие оценить как угловую устойчивость, так и
полосу рабочих частот РП.

В качестве расчетных моделей РП примем
структуры со следующими размерами (в мм):

1) , , ,
2) , , ,

и диэлектрической проницаемостью .
Приближенное значение  уточняется

по максимальной глубине резонансного провала
на частотной зависимости коэффициента отра-
жения при нормальном падении волны на РП.

Частотные зависимости коэффициента отра-
жения от моделей РП толщиной 2 и 4 мм при нор-
мальном падении волны приведены на рис. 2а и
2б соответственно. Из приведенных зависимо-
стей следует, что полосы рабочих частот, в кото-
рых коэффициент отражения не превышает уров-
ня –10 дБ, составляют 9 и 19% для моделей РП с
размерами  мм,  мм и  мм,  мм
соответственно, что не противоречит предвари-
тельным оценкам по формулам (6) и (7).

При расчете частотно-угловых зависимостей
коэффициента отражения от РП использованы ха-
рактерные значения комплексных диэлектрических
проницаемостей диэлектрических материалов с по-
терями:  (углеродсодержащий пенопо-
лиуретан),  (углеродсодержащий по-
лиуретан),  (гетинакс). При этом зада-
валось значение резонансной частоты  ГГц,
на которой коэффициент отражения не должен
превышать определенного значения. Поставлен-
ную таким образом задачу решали подбором па-
раметров  и  с учетом того, что резонансная
частота в основном зависит от , а коэффициент
отражения на резонансной частоте – от .

На рис. 3–5 представлены частотные зависи-
мости коэффициента отражения при углах паде-

R
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1 "jε = − ε
" d aε =

2d = 8δ = 4d = 8δ =

1.8 0.5jε = −
3.4 0.2jε = −

3.6 0.3jε = −
3.2f =

,a d P

a

d

ния 0° и 45° волн TE- и TM-поляризаций для при-
веденных выше значений комплексной диэлек-
трической проницаемости. Значения  и  для
зависимостей на рис. 3–5 выбраны из условия ре-
ализации коэффициента отражения  дБ на
заданной резонансной частоте при нормальном
падении волны. Эти зависимости демонстрируют
сравнительно высокую угловую устойчивость ре-
зонансной частоты для обеих поляризаций (<1%).
Однако величина коэффициента отражения волн
TM- и, особенно, TE-поляризации при угле паде-
ния 45° существенно возрастает.

a d

40R < −

Рис. 2. Частотные зависимости коэффициента отра-
жения от моделей РП с  мм при нормальном
падении волны: а – при  мм,  мм и

 (кривые 1; 2 и 3 соответственно),
б – при  мм,  мм и 
(кривые 1; 2 и 3, соответственно).
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3. РЕЗУЛЬТАТЫ ЭКСПЕРИМЕНТА

Целью эксперимента – оценить характер из-
менения частотных зависимостей коэффициента
отражения от РП при изменении зазора  между
квадратными элементами решетки. Измерение
коэффициента отражения проводили в условиях
волноводной передачи на модели РП в форме ди-
электрического параллелепипеда, металлизиро-
ванного по всем граням, размером , где

 и  – размеры поперечного сечения волновода

δ

A B D× ×
A B

 мм, в который модель плотно вкладыва-
лась. На передней грани параллелепипеда проре-
зана щель шириной  и длиной . Внешний вид
модели представлен на рис. 6. Диэлектрический
материал модели, который виден в щели на рис. 6,
представляет собой композит из чередующихся
слоев пенополистирола толщиной 6 мм и углерод-
содержащей бумаги толщиной 0.07 или 0.14 мм.
Комплексная диэлектрическая проницаемость
бумаги, измеренная на частоте 4 ГГц, составила

. Комплексная диэлектрическая прони-
цаемость композита, рассчитанная для такого зна-
чения, приближенно составила  и

 при толщине слоя углеродсодержа-
щей бумаги 0.07 и 0.14 мм соответственно.

Такая модель, вставленная в волновод, являет-
ся приближенной имитацией РП с одномерной

72 34×

δ A

20 15jε = −

к 1.2 0.25jε = −
к 1.4 0.5jε = −

Рис. 3. Частотные зависимости коэффициента отраже-
ния от модели РП с  мм,  мм,  мм,

 при углах падения волн  (кривая 1) и
 для TE- (кривая 2) и TM-поляризаций (кривая 3).
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Рис. 4. Частотные зависимости коэффициента отраже-
ния от модели РП с  мм,  мм,  мм,

, при углах падения волн  (кривая 1) и
 для TE- (кривая 2) и TM-поляризаций (кривая 3).
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Рис. 5. Частотные зависимости коэффициента отра-
жения от модели РП с  мм,  мм,

 мм,  при углах падения волн 
(кривая 1) и  для TE- (кривая 2) и TM-поляриза-
ций (кривая 3).
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Рис. 6. Внешний вид волноводной модели РП для
эксперимента.
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решеткой с периодом  и шириной щелей  в ме-
таллическом экране.

На рис. 7а и 7б представлены два семейства ча-
стотных зависимостей коэффициента отражения
от волноводной модели РП для двух указанных
выше значений диэлектрической проницаемости
композита. Как видно из рисунков, семейства
кривых различаются “направлением” углубления
минимумов коэффициента отражения при изме-
нении ширины щели , что обусловлено различи-
ем в соотношении тепловых потерь в резонаторе
и величины связи резонатора с волноводом. Мак-
симальная ширина полосы рабочих частот волно-
водной модели РП составила 15% (по уровню отра-

B δ

δ

жения –10 дБ) при толщине структуры 1/20 длины
волны.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Предложенная конструкция РП позволяет

обеспечить коэффициент отражения, теоретически
меньший −40 дБ, на заданной частоте при исполь-
зовании в конструкции различных диэлектриков с
потерями только путем управления структурой РП,
а именно размерами решетки и толщиной диэлек-
трического слоя.

Численный расчет коэффициента отражения
от РП для волн TE- и TM-поляризаций при углах
падения 0° и 45° показал достаточно высокую уг-
ловую устойчивость резонансной частоты (откло-
нение <1%).

Измерение частотных зависимостей коэффи-
циента отражения от волноводной модели РП
позволило оценить ширину полосы рабочих ча-
стот (по уровню отражения –10 дБ), которая со-
ставила около 15% при толщине структуры
1/20 длины волны.
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Предложена и исследована линейная волноводно-щелевая антенна с сектором частотного сканиро-
вания 180°, которая выполнена в виде прямоугольного металлического волновода, заполненного
двухслойным диэлектриком с периодическими скачками толщины одного из слоев и периодически
расположенными вдоль волновода тройными поперечными щелями в широкой стенке. Сектор ска-
нирования 180° достигается благодаря использованию двух режимов излучения: основной (нуле-
вой) гармоники и минус первой гармоники пространственного спектра. Показано, что такая волно-
водно-щелевая антенна характеризуется высоким коэффициентом использования апертуры почти
во всем секторе углов частотного сканирования.

DOI: 10.31857/S0033849420060133

ВВЕДЕНИЕ

Исследования антенн вытекающей волны
проводились в течение длительного времени, что
нашло отражение во многих публикациях (см.,
например, [1–4]). Одним из первых вариантов
построения антенны этого типа является кон-
струкция на основе волновода с продольной не-
прерывной щелью, в котором распространение
волны в волноводе сопровождается ее излучением
в переднее полупространство (излучение на нуле-
вой гармонике). Режим излучения на минус пер-
вой пространственной гармонике обеспечивается
при использовании периодической излучающей
структуры [2, 3]. При этом антенна излучает в зад-
нее полупространство, а излучение в переднее
пространство ограничено однолучевым режимом
сканирования (отсутствием паразитного излуче-
ния других пространственных гармоник). Частот-
ное сканирование во всем секторе углов от –90°
до +90° относительно нормали к излучающей
апертуре на минус первой гармонике возможно
лишь в случае заполнения волновода материалом с
высокой диэлектрической проницаемостью (ε > 9)
[4], что приводит к увеличению стоимости и теп-
ловых потерь.

Широкий сектор частотного сканирования в
антенне вытекающей волны можно получить так-
же при излучении на нулевой гармонике основ-

ной моды прямоугольного металлодиэлектриче-
ского волновода, интегрированного в подложку
(substrate integrated in waveguide, SIW) со щелями в
широкой стенке [5]. При соответствующем выборе
параметров волновода и щелей удается реализо-
вать режимы распространения прямой (в верхней
части рабочего диапазона) и обратной (в нижней
части диапазона) вытекающей волны, излучаю-
щих в широком секторе углов. Хотя теоретиче-
ский сектор сканирования таких антенн состав-
ляет от –90° до +90°, в опубликованных работах
приводятся данные о более узком секторе. Так,
например, в [6] экспериментально реализован-
ный сектор частотного сканирования составляет
от –60° до +60° относительно нормали при изме-
нении частоты от 8.6 до 12.8 ГГц. При этом дан-
ные об эффективности антенны отсутствуют.

В работе [7] была предложена волноводно-ще-
левая антенна с сектором частотного сканирова-
ния 180°. Такой сектор сканирования достигается
определенным выбором параметров антенны,
при котором обеспечиваются режимы излучения
основной (нулевой) и минус первой гармоник
пространственного спектра в диапазоне рабочих
частот антенны, определяемым полосой одномо-
дового режима волновода. Антенна выполнена в
виде заполненного диэлектриком прямоугольно-
го металлического волновода с периодически
расположенными парными поперечными щеля-
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ми в широкой стенке. Парные поперечные щели
в широкой стенке использованы для подавления
эффекта “нормали”. В той же работе путем элек-
тродинамического моделирования найдены ча-
стотные зависимости нормированных диаграмм
направленности, коэффициентов направленного
действия (КНД) и матрицы рассеяния, которые
подтвердили возможность реализации угла ска-
нирования 180°. При этом частотная характери-
стика коэффициента отражения такой антенны
имеет резонансный максимум в области перехода
от одного режима излучения к другому. Исследо-
вание частотной зависимости коэффициента
усиления (КУ) и коэффициента использования
поверхности (КИП) антенны в работе [8] показа-
ло заметное снижение этих величин в значитель-
ной части частотного диапазона, обусловленное
сильной частотной дисперсией постоянной зату-
хания вытекающей волны, что приводит к нерав-
номерному амплитудному распределению вдоль
антенны и, соответственно, снижению величины
КУ и КИП.

Цели данной работы: во-первых, подавить ча-
стотный резонанс коэффициента отражения ан-
тенны в области перехода от одного режима излу-
чения к другому путем добавления третьей щели
на периоде и оптимизации параметров щелей в
структуре; во-вторых, снизить частотную диспер-
сию коэффициента затухания вытекающей моды
за счет использования двухслойного диэлектри-
ческого заполнения с периодическим скачками
толщины одного из слоев, уменьшив тем самым
неравномерность ее амплитудного распределе-
ния вдоль антенны и повысив, вследствие этого,
величины КУ и КИП в рабочем диапазоне частот.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
В процессе решения задачи сначала рассмат-

ривались периодические структуры с тройными
поперечными щелями на периоде и двумя видами
однослойного диэлектрического заполнения вол-
новода: 1) с однородным диэлектриком и 2) со скач-
кообразным изменением диэлектрической про-
ницаемости в пределах периода. Численное моде-
лирование показало, что второй вариант с
полученными в результате оптимизации значе-
ниями диэлектрических проницаемостей позво-
ляет реализовать достаточно слабо зависящий от
частоты коэффициент затухания вытекающей
волны и, соответственно, высокий КИП в широ-
кой полосе частот, т.е. достичь поставленных в
работе целей. Однако оказалось, что на практике
сложно обеспечить требуемое кусочно-постоян-
ное распределение диэлектрической проницае-
мости в волноводе, используя существующие од-
нородные диэлектрики.

Поэтому основное внимание в данной работе
было уделено исследованию антенны вытекаю-

щей волны с двухслойным диэлектрическим за-
полнением по высоте волновода, при этом толщи-
на одного из слоев в пределах периода изменяется
скачкообразно, что приводит к скачкообразному
изменению эквивалентной диэлектрической про-
ницаемости в соответствии с требуемым распреде-
лением. Достоинством волновода с двухслойным
диэлектрическим заполнением является возмож-
ность подбора эквивалентной диэлектрической
проницаемости с использованием доступных на
практике диэлектрических материалов.

2. ДИСПЕРСИОННЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
МЕТАЛЛИЧЕСКОГО ВОЛНОВОДА 

С ДВУХСЛОЙНЫМ ДИЭЛЕКТРИЧЕСКИМ 
ЗАПОЛНЕНИЕМ

В данном разделе были исследованы диспер-
сионные характеристики металлического волно-
вода, заполненного двумя слоями диэлектрика с
проницаемостями ε1 = 9.8 (поликор) и ε2 = 2.25
(полиэтилен, полипропилен). Поперечное сече-
ние волновода показано на рис. 1. Толщина пер-
вого слоя (из поликора) t1 = 0.5 мм, а толщина
второго слоя t2 была подобрана с целью получе-
ния требуемых значений эквивалентной диэлек-
трической проницаемости εэкв = 3.2 и εэкв = 2.73,
найденных путем предварительного моделирова-
ния структуры периода антенны с однослойным
диэлектриком, который имеет скачкообразное
изменение диэлектрической проницаемости в
пределах периода.

Сначала определяли толщину t2 для реализа-
ции значения εэкв = 3.2. Для расчета дисперсион-
ной характеристики волновода с двухслойным
диэлектриком была использована методика рас-
чета собственных частот эквивалентного резона-
тора [9]. Для этого выделяли отрезок волновода, и
использовали периодические граничные условия
на двух поперечных сечениях, а также условие
идеальной проводимости на стенках волновода.

Рис. 1. Поперечное сечение двухслойного металлоди-
электрического волновода.
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После нахождения резонансных частот, соответ-
ствующих тому или иному сдвигу фазы распро-
страняющейся волны на гранях выделенного
объема внутри волновода, определяли его дис-
персионную характеристику для разных толщин
t2. Дисперсионная характеристика волновода сече-
нием a × b = = 4.0 × 1.6 мм, заполненного двухслой-
ным диэлектриком с толщиной слоев t1 = 0.5 мм и
t2 = 1.1 мм, показана на рис. 2. Там же представле-
на дисперсионная характеристика волновода то-
го же сечения, заполненного однородным ди-
электриком с ε = 3.3.

На рис. 2 видно, что при данных толщинах
слоев имеет место пересечение кривых в центре
диапазона и незначительное их расхождение во
всем рабочем диапазоне. Это свидетельствует о
близости значений фазовых скоростей обеих вол-
новодных структур в рассматриваемом диапазоне
частот. Отметим, что значение эквивалентной
проницаемости εэкв = 3.3 для данной двухслойной
структуры немного выше значения 3.2, получен-
ного для оптимального закона изменения ди-
электрической проницаемости. Однако, как по-
казали дальнейшие расчеты, это не приводит к
ухудшению характеристик антенны.

Для получения значения εэкв = 2.73 была
уменьшена толщина второго слоя t2 в соответ-
ствующих секциях волновода, при сохранении
толщины первого слоя t1 = 0.5 мм. При этом в этих
секциях между вторым слоем и широкой стенкой
волновода образуется дополнительный воздуш-
ный слой толщиной t3 = b – t1 – t21, где b = 1.6 мм,

t21 – уменьшенная толщина второго слоя. На рис. 3
представлена рассчитанная дисперсионная ха-
рактеристика для t21 = 0.75 мм и толщины воздуш-
ного слоя t3 = 0.35 мм. Там же штриховой линией
показана дисперсионная характеристика волно-
вода того же сечения, заполненного однородным
диэлектриком ε = 2.73. Как и в предыдущем слу-
чае, пересечение дисперсионных кривых проис-
ходит в центре рабочего диапазона, однако за счет
большей разницы в наклоне кривых расхождение
фазовых скоростей на краях частотного диапазо-
на несколько выше, чем в предыдущем случае
(см. рис. 2).

3. ОПТИМИЗАЦИЯ 
ПАРАМЕТРОВ ЩЕЛЕЙ

С использованием полученных выше резуль-
татов была проведена оптимизация положений и
размеров щелей в модели волноводной ячейки
(одного периода, рис. 4) с двумя слоями диэлек-
трика и скачкообразным изменением толщины
одного из слоев на длине периода. Критерий оп-
тимизации – подавление отражения на двух часто-
тах, совпадающих с частотными резонансами ко-
эффициента отражения антенны. Первый резо-
нанс имеет место на частоте перехода из режима
излучения основной гармоники в режим излуче-
ния минус первой гармоники, второй – на частоте
излучения по нормали.

Период структуры (ячейка на рис. 4) содержит
два отрезка волновода сечением 4.0 × 1.6 мм и
длиной p2, заполненных описанным выше двух-

Рис. 2. Зависимость нормированной постоянной рас-
пространения от частоты: 1 – для волновода, запол-
ненного двухслойным диэлектриком с параметрами
ε1 = 9.8, t1 = 0.5 мм, ε2 = 2.25, t2 = 1.1 мм, 2 – для вол-
новода, заполненного однородным диэлектриком
(ε = 3.3).
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Рис. 3. Зависимость нормированной постоянной рас-
пространения от частоты: 1 – для волновода с двумя
диэлектрическими слоями с параметрами ε1 = 9.8,
t1 = 0.5 мм, ε2 = 2.25, t21 = 0.75 мм и воздушным слоем
толщиной t3 = 0.35 мм, 2 – для волновода, заполнен-
ного однородным диэлектриком (ε = 2.73).
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слойным диэлектриком с эквивалентной диэлек-
трической проницаемостью εэкв = 3.2, и три отрез-
ка волновода (два отрезка длиной p1 – по краям пе-
риода и один – длиной p3 – в центре),
заполненных диэлектриком с эквивалентной ди-
электрической проницаемостью εэкв = 2.73 (за
счет выреза высотой t3, заполненного воздухом).
Геометрические параметры структуры ячейки:
p = 4.6 мм, а = 4 мм, b = t1 + t2 =1.6 мм, p1 = 1.6 мм,
p2 = 0.24 мм, p3 = = 0.92 мм, t1 = 0.5 мм, t2 = 1.1 мм,
t3 = 0.35 мм, w = 0.5 мм, s1 = 1.95 мм, s2 = 2.38 мм,
s3 = 2 мм, d1 = 1.35 мм, d2 = 0.95 мм. На рис. 5 пред-
ставлены частотные характеристики коэффици-
ента отражения волноводной моды от ячейки
двухслойного волновода с приведенными геомет-
рическими параметрами (кривая 1) и от ячейки
однослойного волновода со скачкообразным изме-
нением диэлектрической проницаемости на перио-
де с геометрическими параметрами p = 4.62 мм, а =
= 4.09 мм, b = 1.78 мм, p1 = 1.35 мм, p2 = 0.59 мм,
p3 = 0.74 мм, w = 0.44 мм, s1 = 2.15 мм, s2 = 2.38 мм,
s3 = 2.2 мм, d1 = 1.13 мм, d2 = 1.18 мм (кривая 2).

На рис. 5 видно, что отражение от ячейки од-
нослойного волновода со скачкообразным изме-
нением диэлектрической проницаемости на пе-
риоде (кривая 2) показывает, что отражение по-

давлено на двух частотах, которые совпадают с
резонансами периодического волновода, но при
этом, как будет показано ниже, имеет место силь-
ная дисперсия коэффициента затухания. Для
ячейки двухслойного волновода были получены
минимальные значения коэффициента отраже-
ния на двух частотах f1 = 30.14 ГГц и f2 = 41.03 ГГц,
которые соответствуют двум резонансам решетки

Рис. 4. Ячейка волновода с двухслойным диэлектриком и тремя щелями на периоде.
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Рис. 5. Частотная зависимость коэффициента отра-
жения волноводной моды от ячейки волновода: 1 –
двухслойный волновод, 2 – волновод со скачкообраз-
ным изменением диэлектрической проницаемости
на периоде.
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с периодом, показанным на рис. 4. Как видно из
рис. 5, уровень отражения на обеих частотах не
превышает –40 дБ.

4. ДИСПЕРСИОННЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
ВОЛНОВОДА ВЫТЕКАЮЩЕЙ ВОЛНЫ

Для определения дисперсионных характери-
стик однослойного волновода со скачкообраз-
ным изменением диэлектрической проницаемо-
сти на периоде и двухслойного волновода вытека-
ющей волны со структурой периода, показанной
на рис. 4, были проведены расчеты комплексной
постоянной распространения в соответствующем
бесконечном периодическом волноводе. Для это-

го была использована методика, которая приме-
нялась ранее [8] для структуры с двумя попереч-
ными щелями. При этом на двух поперечных се-
чениях, ограничивающих ячейку (период) в
направлении распространения волны, задавались
периодические граничные условия, а на боковых
гранях воздушного объема, окружающего выде-
ленную ячейку, – поглощающие слои. Используя
метод конечных элементов и алгоритм поиска соб-
ственных значений в постановке задачи без источ-
ника, были рассчитаны собственные комплексные
частоты эквивалентного резонатора, соответству-
ющие тому или иному заданному сдвигу фазы на
длине периода. При этом действительная часть
частоты определяет фазовую постоянную распро-
странения вытекающей моды, а мнимая часть –
ее постоянную затухания (за счет излучения).
Здесь и далее предполагается отсутствие тепло-
вых потерь.

Результаты расчетов нормированной действи-
тельной части постоянной распространения вы-
текающей волны двухслойного волновода в диа-
пазоне частот 30.6…42.6 ГГц представлены на
рис. 6а. В этом диапазоне частот антенна вытека-
ющей волны излучает на минус первой простран-
ственной гармонике. Зависимость угла излучения
от частоты, рассчитанная на основании постоян-
ной распространения, приведена на рис. 6б. Как
видно, угол излучения в данном диапазоне частот
изменяется примерно от –77° до 10°. Излучение по
нормали θ = 0° происходит на частоте f ≈ 40.42 ГГц.

На рис. 7 показана частотная зависимость по-
стоянной затухания вытекающей волны α(f) двух-
слойного волновода (сплошная кривая). Для срав-
нения там же приведена постоянная затухания для
однослойного волновода со скачкообразным из-
менением диэлектрической проницаемости на пе-
риоде (штриховая кривая). Важно отметить, что
для двухслойного волновода зависимость α(f)
имеет плавный экстремум (минимум) в рассмот-
ренной полосе частот. Это позволяет обеспечить
более равномерную частотную характеристику по
сравнению с волноводом со скачкообразным из-
менением диэлектрической проницаемости на
периоде в той же частотной области (штриховая
линия на рис. 7) и с волноводом вытекающей вол-
ны, исследованным в работе [8].

Следует также отметить, что величина коэф-
фициента затухания для двухслойного волновода
весьма мала, поэтому для достижения минималь-
ного уровня мощности в конце волновода требу-
ется значительная длина антенны. Так, напри-
мер, на частоте 35 ГГц величина α ≈ 1.14 нП/м и
для получения затухания –11 дБ потребуется дли-
на антенны примерно 1.1 м. В качестве иллюстра-
ции на рис. 8 представлена частотная зависи-
мость коэффициента прохождения Т(f) для отрез-
ка двухслойного волновода с 240 периодами

Рис. 6. Частотная зависимость фазовой постоянной
распространения (а) и угла излучения (б) вытекаю-
щей волны в двухслойном волноводе.
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(длина антенны L = 1104 мм) (сплошная кривая).
Как видим, сплошная кривая на рисунке имеет уча-
сток с экстремумом, что соответствует достаточно
слабой частотной зависимости коэффициента зату-
хания α на рис. 7. Также на рис. 8 показана частот-
ная зависимость коэффициента прохождения для
однослойного волновода со скачкообразным изме-
нением диэлектрической проницаемости со 100 пе-
риодами (длина волновода 462 мм) (штриховая кри-
вая). Для этого волновода имеет место стабильное
поведение величины Т в низкочастотной части
диапазона и резкое ее снижение с дальнейшим
ростом частоты, что соответствует резкому воз-
растанию коэффициента затухания α на рис. 7.

5. ХАРАКТЕРИСТИКИ ИЗЛУЧЕНИЯ 
ВОЛНОВОДНО-ЩЕЛЕВОЙ АНТЕННЫ

Используя представленную на рис. 7 зависи-
мость коэффициента затухания вытекающей мо-
ды, можно рассчитать значения КУ и КИП волно-
водно-щелевой антенны, воспользовавшись при-
ближенными аналитическими формулами [3]:
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где М – в общем случае число волноводов в дву-
мерной решетке линейных антенн вытекающей
волны (в данном случае М = 1), N – число перио-
дов вдоль волновода, Px – период волновода, Py – в
общем случае расстояние между осями волноводов
в решетке (в данном случае Py равно ширине вол-
новода а), λ – длина волны в свободном простран-
стве, α – обозначенный в [3] коэффициент затуха-
ния вытекающей волны, θm – угол излучения.

На рис. 9, 10 показаны рассчитанные по этим
формулам частотные зависимости КУ, КНД со-
ответствующей апертуры c равномерным ампли-
тудно-фазовым распределением поля и КИП для
двух типов антенн, соответствующих двум иссле-
дованным выше типам волноводов.

Как видно из рис. 10, величина КИП для антенны
на основе двухслойного волновода достигает более
высоких значений и имеет более слабую частотную
зависимость в области частот от 32.5 до 40 ГГц.

Для более точного исследования характери-
стик излучения антенны, построенной на основе
двухслойного волновода, включая режим излуче-
ния на основной (нулевой) пространственной
гармонике, и определения коэффициента отра-
жения от входа было проведено численное моде-
лирование с использованием метода конечных
элементов. Антенна возбуждалась основной мо-
дой регулярного двухслойного металлодиэлек-
трического волновода. Поглощающая нагрузка
на конце антенны отсутствует. Вместо этого ис-
пользуется клинообразный скос диэлектрика с
проницаемостью ε = 9.8 (рис. 11) для перехода к
полому волноводу с открытым концом. Размеры
скоса: a = 4 мм, b = 1.6 мм, d = 5.3 мм.

Рис. 7. Постоянная затухания вытекающей волны в
зависимости от частоты для двухслойного (1) и одно-
слойного (2) волноводов.
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Рис. 8. Частотная зависимость коэффициента про-
хождения: 1 – для двухслойного волновода длиной
1104 мм (240 периодов), 2 – для однослойного волно-
вода длиной 462 мм (100 периодов).
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На рис. 12 представлена частотная зависи-
мость коэффициента отражения от входа антен-
ны. Вертикальными штриховыми линиями пока-
заны границы частотных областей, соответствую-
щих разным режимам излучения.

На рис. 13а приведена зависимость угла излу-
чения θ от частоты. Как видно из рис. 12 и 13а,
между режимами излучения основной и минус
первой гармоник имеется сравнительно узкая пе-
реходная (нерабочая) область частот (на рис. 13а –
заштрихована), в пределах которой происходит
резкое изменение направления излучения антен-
ны (θ от 90° до –90°). Следует отметить, что зави-
симость θ(f) в области 2 на рис. 13а с графической
точностью совпадает с аналогичной зависимо-
стью на рис. 6б, полученной из расчета постоян-
ной распространения вытекающей волны.

На рис. 13б и 13в приведены соответственно
зависимости КУ и КИП антенны от частоты. В
режиме излучения минус первой гармоники име-
ется качественное соответствие с аналогичными
зависимостями, полученными выше с помощью
приближенных аналитических выражений (см.
рис. 9 и 10), однако положения частотных макси-
мумов отличаются.

Как видно из рис. 13в, величина КИП имеет
значение не ниже 0.5 в двух полосах частот:
25…28.6 ГГц и 31…43.4 ГГц. Малая величина
КИП в режиме излучения основной гармоники
на частотах ≤25 ГГц (соответствующие углы излу-
чения ≤20°) обусловлена в первую очередь высо-
ким коэффициентом отражения в этой области
частот (см. рис. 12). Снижение величины КИП на
высоких частотах (f ≥ 43 ГГц) и в окрестности
f = 30 ГГц объясняется неравномерным распреде-
лением поля вдоль антенны, обусловленным рез-
ким увеличением постоянной затухания волны

Рис. 9. Частотные зависимости коэффициента усиле-
ния (1, 2) и направленного действия антенны (3, 4)
для двухслойного (1, 3) и однослойного (2, 4) волно-
водов.
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Рис. 10. Частотная зависимость величины КИП ан-
тенны для двухслойного (1) и однослойного (2) вол-
новодов.
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Рис. 11. Клинообразный скос диэлектрика.
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Рис. 12. Зависимость коэффициента отражения S11 от
частоты: 1 – область излучения основной (нулевой)
гармоники, 2 – область излучения минус первой гар-
моники, 3 – переходная область.
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на этих частотах (см. рис. 7), что подтверждается
очень малой величиной коэффициента прохож-
дения (см. рис. 8). Следует отметить, что в обла-
сти частот f ≥ 43 ГГц в данном волноводе может
распространяться высший тип волны.

Используя зависимость между частотой и уг-
лом излучения антенны (см. рис. 13а), была най-
дена зависимость величины КИП от угла излуче-
ния (см. рис. 14). Как видно из рис. 14, вне нера-
бочей (переходной) зоны полосы частот антенна
обеспечивает частотное сканирование луча во
всем секторе углов от –90° до 90°. При этом уро-
вень величины КИП в основной части сектора
сканирования достаточно высокий (более 0.65), и
только в областях вблизи углов –90° (нижняя гра-
ница режима излучения минус первой гармоники)
и 20° (между нижней границей режима излучения
нулевой гармоники и верхней границей излучения
минус первой гармоники) наблюдаются сниже-
ния этого уровня до 0.3…0.2.

На рис. 15 показаны диаграммы направленно-
сти антенны в Е-плоскости (плоскости частотно-
го сканирования) на различных частотах в режи-

Рис. 13. Зависимость угла излучения (а), КУ (б) и
КИП (в) от частоты: 1 – режим излучения основной
гармоники, 2 – режим излучения минус первой гар-
моники.
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Рис. 14. Зависимость величины КИП от угла частот-
ного сканирования: 1 – режим излучения основной
гармоники, 2 – режим излучения минус первой гар-
моники.
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Рис. 15. Зависимости КУ в Е-плоскости от угла на ча-
стотах: 25 (1), 26 (2), 27 (3), 28 (4), 28.6 (5), 30.4 (6),
31 (7), 32 (8), 34 (9), 38 (10), 40 (11) и 45 ГГц (12).
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мах излучения нулевой и минус первой гармоник.
На рисунке видны две области излучения с пони-
женным коэффициентом усиления вблизи углов
–90° и 20°.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Таким образом, благодаря использованию двух

режимов излучения (на нулевой и минус первой
пространственных гармониках), двухслойному ди-
электрическому заполнению со скачкообразным
периодическим изменением толщины одного из
слоев и тройными периодически расположенны-
ми поперечными щелями на широкой стенке
волновода, предложенная и исследованная вол-
новодно-щелевая антенна обеспечивает полный
сектор частотного сканирования (от –90° до 90°)
при высоком уровне величины КИП, за исключе-
нием двух узких угловых секторов, где наблюда-
ется заметное снижение этого уровня. Для повы-
шения усиления и уровня КИП в области нижних
частот (22…25 ГГц, углы сканирования 20°…25°)
необходимо улучшить согласование антенны в
этой части рабочего диапазона, а в области высо-
ких частот (43…45 ГГц, углы сканирования
15°…20°) – обеспечить слабую частотную диспер-
сию постоянной затухания.

Следует отметить сравнительно малую вели-
чину постоянной затухания в большей части ра-
бочего диапазона частот для рассмотренного на-
бора параметров, что приводит к необходимости
использования антенны значительной длины

(100 и более длин волн) для достижения высокого
уровня величины КИП.
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Предложен малогабаритный двухдиапазонный навигационный антенный модуль, состоящий из
микрополоскового антенного элемента плоскостного типа и двухканального малошумящего усилителя с
элементами защиты по входу. Двухканальная схема построения малошумящего усилителя реализована
посредством двух дуплексных фильтров, расчет которых проведен по методу ориентированных графов.
Микрополосковый антенный элемент предложен в топологии, позволяющей обеспечить возбуждение
его в основной моде TM10 как в нижнем (L2), так и в верхнем (L1) диапазонах частот, что обеспечило
идентичность формы диаграммы направленности в обоих частотных диапазонах. Приведены конструк-
тивное исполнение антенного модуля, эквивалентная схема, частотные зависимости КСВН, графи-
ки зависимости коэффициента усиления от частоты, диаграммы направленности на центральных
частотах диапазонов L1 и L2 антенного элемента, зависимости коэффициента усиления и коэффи-
циента шума малошумящего усилителя от частоты, диаграммы направленности всего модуля.

DOI: 10.31857/S0033849420060066

ВВЕДЕНИЕ
Микрополосковые антенны (МПА) нашли ши-

рокое применение в приeмной аппаратуре гло-
бальных навигационных систем связи (ГНСС)
вследствие их компактности, технологичности из-
готовления и возможности интегрирования с ак-
тивными цепями. При совмещении МПА с актив-
ными устройствами сборку обычно выполняют в
виде единого модуля.

В настоящее время остается насущной пробле-
ма миниатюризации активных антенных модулей
в целом. Если активные устройства (генераторы,
усилители, модуляторы, преобразователи и т.п.)
поддаются миниатюризации без особых проблем
ввиду активного развития прецизионных техно-
логий производства элементной базы, то миниа-
тюризация самих МПА сталкивается с большими
трудностями ввиду физических ограничений, на-
кладываемых на минимальные габариты МПА.
Проблема возрастает многократно при проекти-
ровании многодиапазонных МПА, к тому же с
круговой поляризацией поля, как это имеет место
в антенных модулях ГНСС [1, 2].

В настоящее время в многодиапазонных ан-
тенных модулях ГНСС часто используются МПА
“этажерочного” типа, у которых антенные эле-
менты на различные частотные диапазоны разме-
щаются друг над другом таким образом, что ан-

тенные элементы на более высокие частотные
диапазоны расположены над антенными элемен-
тами на более низкие частотные диапазоны [3–5].
Основными недостатками МПА “этажерочного”
типа являются: громоздкость конструктивного ис-
полнения, сложность схемы питания “этажей”,
невозможность исключения взаимного влияния
отдельных антенных элементов, нетехнологич-
ность изготовления, что приводит к большим про-
блемам при попытке миниатюризации таких ан-
тенн. Поэтому более компактными реализациями
многочастотных МПА являются конструкции, в
которых топологии антенных элементов на раз-
личные частотные диапазоны размещаются в од-
ной (в идеале) плоскости на единой подложке.

Одним из способов уменьшения габаритов
плоскостных МПА является использование ди-
электрических подложек с большим значением
диэлектрической проницаемости [6]. Однако это
приводит к уменьшению полосы согласования
МПА и, как следствие, к необходимости примене-
ния толстых подложек, что, в свою очередь, ведет к
возникновению поверхностных волн и падению
эффективности излучения МПА. Еще одним спо-
собом уменьшения габаритов МПА является за-
мыкание одной из ее кромок на экран [7]. Также
применяются приемы “сворачивания” топологии
[8, 9], комплексирования топологии (формирова-
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ние выступов, щелей, меандров, перемычек на
экран и т.п.) [10–13], использования в конструк-
ции МПА метаматериалов [14, 15]. В случае ком-
плексирования топологии многочастотный ре-
жим работы МПА, как правило, достигается за
счет формирования резонаторов с излучением
как основной, так и высших типов колебаний, а
также возбуждения гармоник с положительным и
отрицательным знаком, как это имеет место в
случае с метаматериалом. Недостатком многомо-
довых МПА является то, что для высших типов
колебаний форма диаграммы направленности не
является чисто полусферической, как для основ-
ного типа колебания, что не всегда приемлемо на
практике. В случае применения метаматериала
проблемным вопросом является получение мало-
го отношения центральных частот рабочих диа-
пазонов, как это требуется в ГНСС-приемниках.

Отметим, что в работе [7] описана активная
ГНСС-антенна, содержащая МПА в виде двух со-
осных обращенных друг к другу закороченных
колец, рассчитанных на диапазон L1 (внутреннее
кольцо) и L2 (внешнее кольцо), сумматора при-
нятых сигналов в один канал и выполненного по
технологии печатных плат (printed circuit board –
PCB) широкополосного малошумящего усилителя
(МШУ). Однако по своим габаритам (диаметром
280 мм, высотой 14 мм) эта активная антенна не
может быть отнесена к категории малогабарит-
ных антенн.

Целью работы является создание нового мало-
габаритного L1/L2 ГЛОНАСС/GPS антенного
модуля.

1. ПРИНЦИП ПОСТРОЕНИЯ 
ДВУХДИАПАЗОННОГО 
АНТЕННОГО МОДУЛЯ

Функциональная схема предлагаемого антен-
ного модуля представлена на рис. 1. Антенный
модуль состоит из микрополоскового антенного
элемента (МАЭ) с двумя точками питания 1 и
двухканального МШУ, включающего широкопо-
лосный гибридный направленный ответвитель 2,
ограничительную диодную сборку 3, дуплексный
фильтр 4, парциальные (индивидуальные для

каждого канала) каскады усиления 5, 6, дуплекс-
ный фильтр 7, общий каскад усиления 8. Гибрид-
ный направленный ответвитель 2 обеспечивает
прием кругополяризованной волны с двух орто-
гональных выходов антенного элемента в обоих
диапазонах частот. Применение двухканальной
схемы МШУ связано с необходимостью повыше-
ния помехозащищенности антенного модуля
ГНСС. Этой цели служат два дуплексных фильтра
и ограничительная диодная сборка 3 на входе,
обеспечивающая защиту МШУ от импульсных
помех большой мощности при их попадании в ра-
бочие диапазоны частот.

2. ПРОЕКТИРОВАНИЕ 
МИКРОПОЛОСКОВОГО 

АНТЕННОГО ЭЛЕМЕНТА
Геометрия рисунка проводящего слоя (топо-

логия) МАЭ представлена на рис. 2. При проекти-
ровании МАЭ была выбрана подложка из керами-
ки МТ16 (εr = 15.5, tgδ = 2 × 10–4) толщиной 6 мм.
Размеры МАЭ составили 30.8 × 30.8 × 6 мм, про-
водящего экрана – 50 × 50 × 0.5 мм. Расчет и оп-
тимизацию параметров МАЭ осуществляли в
электродинамическом пакете программ Ansoft
HFSS 15.0. Начало декартовой системы коорди-
нат, принятой при расчетах, привязано к центру
МАЭ с ориентацией оси Oz перпендикулярно
плоскости МАЭ, а оси Oy – параллельно линии,
соединяющей две точки питания (совпадают с
двумя отверстиями на рис. 2).

Топология (геометрия) МАЭ содержит внеш-
нюю рамку квадратной формы, в углах которой
имеются разрывы, а также планарную централь-
ную часть квадратной формы, сформированную
внутри рамки (см. рис. 2). Рамочная часть соеди-
нена с планарной частью с помощью четырех пе-
ремычек, расположенных по центрам сторон
квадрата. В центральной части МАЭ имеется до-
полнительная “кольцевая” щель, “разомкнутая”
проводящими перемычками в углах вблизи точек
питания. “Кольцевая” щель, как будет показано
ниже, введена для расширения рабочего диапазо-
на в L2 (до ГЛОНАСС/GPS), а перемычки обес-
печивают развязку между двумя точками питания

Рис. 1. Функциональная схема двухдиапазонного антенного модуля.
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МАЭ в обоих диапазонах частот не хуже 10 дБ.
Питание МАЭ осуществляется штырями, прохо-
дящими через отверстия, которые расположены
по диагоналям антенной платы под углом 90 град
относительно друг друга (см. рис. 2). В рамочной
части МАЭ имеются разрывы в углах, образую-
щие конструкционные емкости, служащие как
для настройки рамочной части антенной платы
на диапазон L2, так и для задания требуемого ин-
тервала между центральными частотами диапазо-
нов L1 и L2 всего МАЭ.

Оптимизированные значения параметров то-
пологии приведены ниже.

На рис. 3а и 3б приведены расчетные (пунк-
тирные линии) и экспериментальные (сплошные
линии) диаграммы направленности (ДН) на цен-
тральных частотах диапазонов L1 и L2 для случая
возбуждения одного входа МАЭ, т.е. для линейно
поляризованного поля излучения. Эксперимен-
тальные ДН были измерены в безэховой камере
(БЭК) размером 7.6 × 4.65 × 4.0 м с коэффициен-
том безэховости не более – 35 дБ в рабочих диапа-
зонах частот. Для отсечки токов, затекающих на
внешнюю оплетку питающего кабеля (по причи-
не малости экрана), на кабеле было реализовано
устройство, аналогичное описанному в работе

Рис. 2. Геометрия антенного элемента.
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Рис. 3. Расчетные (штриховые линии) и экспериментальные (сплошные линии) ДН антенного элемента на частотах
1590 (а) и 1240 МГц (б).
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Рис. 4. Распределение плотности электрического тока в антенном элементе на частотах 1240 (а) и 1590 МГц (б).
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[16], опорно-поворотное устройство было выпол-
нено преимущественно из пенополистирола.
Расчетные и экспериментальные ДН изображены
на рис. 3 для плоскости YOZ, но вследствие квад-
ратной формы МАЭ и диагонального расположе-
ния точек питания ДН в плоскости ХОZ идентич-
ны изображенным на рис. 3. Из рис. 3 видно, что
наблюдается хорошее совпадение расчетных и
экспериментальных данных, при этом ДН МАЭ
практически идентичны в обоих частотных диа-
пазонах.

Идентичность форм ДН в диапазонах частот
L1 и L2 является следствием формирования кон-
струкционных емкостей в углах внешней рамки
геометрии МАЭ, это позволило возбудить его в
основной моде TM10 как в нижнем диапазоне ча-
стот (L2), так и в верхнем (L1). В известном ана-
логе (см. [10, разд. 9.5.2]), в нижнем частотном
диапазоне МАЭ возбуждался в TM10-моде, а в
верхнем – в TM30-моде, что приводило к искаже-
нию ДН в верхнем диапазоне частот. Кроме того,
применение дополнительной кольцевой щели в
центральной (планарной) части топологии МАЭ

позволило расширить рабочий диапазон в L2. Это
происходит вследствие того, что кроме основного
резонанса в частотном диапазоне L1 планарная
часть МАЭ приобретает дополнительный резо-
нанс в частотном диапазоне L2, что подтвержда-
ется распределением плотности электрического
тока на поверхности МАЭ на центральных часто-
тах диапазонов L1 и L2 (рис. 4, скриншот). Как
видно из рис. 4, в диапазоне L1 поле сосредоточе-
но в основном по краю планарной части МАЭ, а в
диапазоне L2 – как по периферии антенного эле-
мента, так и в области “кольцевой” щели. При
этом периметр “кольцевой” щели выбран таким
образом, что резонансные частоты внешней рам-
ки и “кольцевой” щели МАЭ немного отличают-
ся, в результате чего рабочий диапазон частот в L2
расширился (с 36 МГц без щели до 51 МГц со ще-
лью), а эффективность излучения увеличилась
(рис. 5).

На рис. 5 приведены экспериментальные зави-
симости коэффициента усиления КУ в направле-
нии оси Oz МАЭ, запитанного от гибридного на-
правленного ответвителя, от частоты в диапазо-

Рис. 5. КУ двухдиапазонного антенного элемента: сплошная кривая – экспериментальные данные, точки – расчет.
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нах L1 и L2. Измерения проводили в описанной
выше безэховой камере. При измерении КУ была
использована измерительная антенна спирально-
го типа с коэффициентом эллиптичности поля
Кэ = 0.92, измерения проводили для соосного
расположения измеряемой и измерительной ан-
тенн. На рис. 5 также приведены расчетные дан-
ные для КУ (точки). Видно, что расчетные и экс-
периментальные данные удовлетворительно сов-
падают. При этом частотный диапазон
коэффициента усиления МАЭ по уровню – 3 дБ
(от максимального значения) составляет 66 МГц
для диапазона частот L1 и 51 МГц для диапазона
частот L2, что перекрывает диапазоны ГЛО-
НАСС/GPS L1 (40 МГц) и ГЛОНАСС/GPS L2
(34 МГц). Максимальные значения КУ составляют:
+2.5 дБи расчетный и +3.0 дБи измеренный – в
диапазоне L1; +2.7 дБи расчетный и +3.5 дБи из-
меренный – в диапазоне L2.

В табл. 1 приведены параметры МАЭ, полу-
ченные в данной работе и в работах [11–13].

Как видим, все представленные МАЭ облада-
ют сходными техническими параметрами (кроме
МАЭ из [11], имеющего зауженную полосу про-
пускания в диапазоне L2), однако высота извест-
ных МАЭ в два раза превышает высоту МАЭ,
предложенного нами.

Кроме того, предлагаемый МАЭ выполнен на
однослойной плате и не содержит дополнитель-
ных перемычек, как прототипы, поэтому он бо-
лее технологичный и экономичный.

3. ПРОЕКТИРОВАНИЕ
МАЛОШУМЯЩЕГО УСИЛИТЕЛЯ

Ключевыми моментами при проектировании
МШУ являются выбор материала подложки, рас-
чет дуплексных фильтров и выбор элементной базы.
В качестве материала платы МШУ выбран двусто-
ронний фольгированный диэлектрик FR-4 толщи-
ной 0.5 мм. Во входном дуплексере применены по-
лосовые керамические фильтры VF1238B35M (Z2) и
VF1592B43M (Z1) фирмы “РИТЕК – КОРУС”, в
выходном дуплексере – ПАВ-фильтры ФП-541-1237
и ФП-671-1592 фирмы “Радиокомп”. Керамиче-
ские фильтры во входном дуплексном фильтре
применены по причине малых диссипативных
потерь (около 1.2 дБ) для минимизации коэффи-
циента шума МШУ. В качестве направленного от-
ветвителя применен направленный ответвитель
ХС 1400Р фирмы “Anaren”, в каскадах усиления –
микросхемы MAALSS0044 (фирма “Macom”) и
HMC618LP3 (фирма “Hittite”). При выборе мик-
росхем усилителей учитывались их параметры по
коэффициенту шума (для входных каскадов), коэф-
фициенту усиления и динамическому диапазону.

Для расчета дуплексных фильтров применена
оригинальная методика ориентированных гра-
фов [17], реализованная в виде программы в паке-
те LabVIEW12.

Для примера на рис. 6 приведена электриче-
ская схема входного дуплексного фильтра. Плечи
дуплексного фильтра в виде микрополосковых ли-
ний выполнены короткими, а для согласования
выходов дуплексера в микрополосковые линии
включены сосредоточенные емкость (последова-

Таблица 1. Сравнение параметров антенных элементов, разработанных разными авторами

* Две склеенные подложки. ** Полоса пропускания по уровню усиления – 3 дБ.

Литература Размер, мм εr ПП**, МГц (L1/L2) Максимум усиления, 
дБи (L1/L2)

 [11] 28 × 28 × 13 9.8 35/26 3.1/4.9
 [12] Ø25 × 11.3 45; 9.8* 50/45 3.5/3.2
 [13] 28 × 28 × 13 2.65 57/41 4.1/4.5
Данная работа 30.8 × 30.8 × 6 15.5 66/51 3.0/3.5

Рис. 6. Электрическая схема входного дуплексного фильтра.
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тельно в цепи высокой частоты) и индуктивность
(параллельно в цепи низкой частоты). При расче-
тах в качестве исходных использованы матрицы
S-параметров полосовых керамических фильтров
VF1238B35M (Z2) и VF1592B43M (Z1). В процессе
численного моделировании оптимизировались
номинальные значения емкости и индуктивности
и места их включения в микрополосковые линии.

На рис. 7, 8 приведены частотная зависимость
коэффициента стоячей волны (КСВН) входа и
амплитудно-частотные характеристики (АЧХ)
двух плеч дуплексного фильтра (расчетные и из-
меренные, скриншоты). Из графиков рис. 7, 8
видно, что расчетные и измеренные данные очень
близки между собой, а КСВН входа в рабочих
диапазонах частот не превышает величину 1.5,
неравномерность АЧХ не более 0.5 дБ при дисси-

пативных потерях 1.9 дБ в диапазоне L1 и 1.66 дБ
в диапазоне L2 (измеренные данные).

Аналогично был спроектирован и выходной
дуплексный фильтр. Он выполнен на базе ПАВ-
фильтров и сумматора SP-2G1+ фирмы “Mini –
Circuits”. В результате проведенного моделирова-
ния выходного дуплексного фильтра КСВН входа
и выходов в рабочих диапазонах частот не превы-
сил величину 1.5, неравномерность АЧХ не бо-
лее 0.5 дБ при диссипативных потерях 3.6 дБ в
диапазоне L1 и 3.5 дБ в диапазоне L2 (данные из-
мерений).

Экспериментальная АЧХ, а также зависимость
коэффициента шума Кш МШУ от частоты пред-
ставлены на рис. 9 (скриншот). Коэффициент
усиления МШУ в рабочих диапазонах частот со-

Рис. 7. Расчетная (а) и экспериментальная (б) зависимости входного КСВН дуплексного фильтра.

(а) (б)

Рис. 8. Расчетные (штриховые) и экспериментальные (сплошные) АЧХ двух плеч дуплексного фильтра.

(а) (б)
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ставил не менее 31 дБ, коэффициент шума – не
более 2.7 дБ.

4. ОПЫТНЫЙ ОБРАЗЕЦ АНТЕННОГО 
МОДУЛЯ, ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ 

ХАРАКТЕРИСТИКИ МОДУЛЯ
На основании проведенных расчетов и иссле-

дований был спроектирован активный навигаци-
онный антенный модуль ГЛОНАСС/GPS, рабо-
тающий одновременно в частотных диапазонах
L1 и L2. Конструктивно навигационный антен-
ный модуль диапазонов L1, L2 ГЛОНАСС/GPS
выполнен в виде единого моноблока размером
50 × 50 × 11 мм, который включает МАЭ, плату
МШУ, коаксиальный кабель и высокочастотный
соединитель (рис. 10а). Две точки питания МАЭ
соединены с помощью штырей с выходами на-
правленного ответвителя, который смонтирован
на плате МШУ. Обратная сторона платы МШУ
является экраном МАЭ, а сам МШУ закрыт ме-
таллическим экраном для предотвращения вза-

имной связи с МАЭ (рис. 10б). Напряжение пита-
ния в модуль подается через высокочастотный
кабель с соединителем.

Коэффициент подавления внеполосных по-
мех (избирательность) в модуле при отстройке
±65 МГц от центральных частот диапазонов L1 и
L2 составил не менее 50 дБ.

Измерения ДН всего антенного модуля проводи-
лись в БЭК с помощью измерительной антенны
спирального типа в двух взаимно ортогональных
плоскостях (XOZ и YOZ). Экспериментальные ДН
антенного модуля в плоскости YOZ приведены на
рис. 11 для центральных частот диапазонов L1 и
L2 (ДН антенного модуля в плоскости XOZ иден-
тичны приведенным).

Использование в измерениях ДН антенны
круговой поляризации позволяет автоматически
учесть поляризационные потери при приеме на-
вигационного сигнала вследствие деградации ко-
эффициента эллиптичности антенного модуля
под низкими углами места. Из рис. 11 следует, что

Рис. 9. Графики АЧХ и частотной зависимости коэффициента шума МШУ.

Рис. 10. Общий вид компактного двухдиапазонного навигационного антенного модуля: а) вид сверху; б) вид снизу
(экран снят).

(а) (б)
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ширина экспериментальных ДН по уровню ми-
нус 10 дБ в диапазоне L1 равна 190°, а в диапазоне
L2 – 200°. Широкая ДН в обоих частотных диапа-
зонах очень важна с точки зрения приема сигналов
низкоорбитальных спутников для повышения точ-
ности определения координат пользователя.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Рассмотрен компактный двухдиапазонный
L1/L2 ГЛОНАСС/GPS антенный модуль, включа-
ющий однослойный микрополосковый антенный
элемент – МАЭ, двухканальный МШУ со схемой
питания МАЭ на основе гибридного направлен-
ного ответвителя, защитой входа от помех боль-
шого уровня мощности. Малошумящий усили-
тель выполнен под МАЭ таким образом, что его
земляная плоскость служит для него экраном.
Двухканальная схема МШУ реализована с помо-
щью двух дуплексных фильтров.

Размеры двухдиапазонного L1, L2 антенного мо-
дуля ГЛОНАСС/GPS составили 50 × 50 × 11 мм при
габаритах платы МАЭ 30.8 × 30.8 × 6 мм, масса
модуля 0.035 кг. Экспериментально получены
следующие характеристики модуля: коэффици-
ент усиления в рабочих диапазонах частот не ме-
нее 33 дБ, максимальные значения коэффициента
усиления МАЭ 3 дБ в диапазоне L1 и 3.5 дБ диапа-
зоне L2, коэффициент шума МШУ не более
2.7 дБ для обоих диапазонов частот, подавление
внеполосных помех при отстройке ±65 МГц от
центральных частот диапазонов L1, L2 не менее
50 дБ, ток потребления не более 40 мА.

В данный момент спроектированный антен-
ный модуль является самым малогабаритным из
всех известных. Он может использоваться как са-
мостоятельный, встраиваемый элемент в навига-
ционных приемниках ГЛОНАСС/GPS, так и в
качестве базового элемента внешних антенн или
адаптивных фазированных антенных решеток.
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Рис. 11. Экспериментальные ДН антенного модуля в плоскости YOZ на частотах 1240 (а) и 1590 МГц (б).
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Предложена методика и представлены результаты моделирования флуктуаций трансионосферных
сигналов при распространении в условиях перемежаемой ионосферной турбулентности. Исследова-
ны эффекты перемежаемости флуктуаций среды с использованием каскадной мультифрактальной
модели фазового экрана. Продемонстрировано существенное влияние негауссовости флуктуаций фа-
зы на статистические характеристики поля на Земле, в частности, выявлено увеличение радиуса коге-
рентности поля и уменьшение индекса сцинтилляций с увеличением степени перемежаемости
флуктуаций фазы на экране при неизменном спектре флуктуаций фазы на экране. Обсуждается воз-
можность решения обратной задачи определения параметров мультифрактальной модели стохасти-
ческих возмущений фазы на экране по измерениям характеристик сигнала за экраном.

DOI: 10.31857/S0033849420050095

ВВЕДЕНИЕ
Для флуктуаций фазы и амплитуды трансио-

носферных сигналов, как известно, характерно
наличие участков нерегулярного поведения, в те-
чение которых измеряемая величина особенно
сильно отклоняется от своего типичного значе-
ния. Подобное поведение называется перемежае-
мостью. Так как флуктуации сигнала возникают
благодаря рассеянию на неоднородностях элек-
тронной концентрации при распространении в
ионосфере, то естественно считать, что причиной
перемежаемости флуктуаций амплитуды и фазы
сигнала является перемежаемый характер флукту-
аций электронной плотности, являющийся след-
ствием турбулентной структуры ионосферы. Пе-
ремежаемость ведет к более частому возникнове-
нию флуктуаций большой амплитуды, чем это
предсказывает нормальное распределение (Гаусса),
т.е. возникают так называемые “распределения с
тяжелыми хвостами”, убывающие медленнее,
чем распределение Гаусса. Такое негауссовское
поведение наблюдается в измерениях, получен-
ных при помощи спутников и ракет [1].

Большинство существующих теорий сцинтил-
ляций трансионосферных сигналов предполагает
гауссовский характер флуктуаций электронной
плотности в ионосфере. Пространственный спектр

ионосферных неоднородностей, как это было не-
однократно подтверждено экспериментально [2],
наилучшим образом может быть аппроксимиро-
ван обратным степенным законом в пространстве
волновых чисел. Соответствующая структурная
функция флуктуаций электронной плотности в
инерционном интервале является степенной
функцией расстояния между точками наблюде-
ния. Показатели степени спектра и структурной
функции в общем случае являются дробными ве-
личинами. Случайные функции такого типа,
описывающие пространственное распределение
концентрации электронов, с геометрической точ-
ки зрения являются стохастическими фрактала-
ми, обладают свойством масштабной инвариант-
ности (скейлинга) и характеризуются показате-
лем (экспонентой) Херста . В частности, для
изотропной трехмерной колмогоровской турбу-
лентности показатель Херста , при этом
показатель степени структурной функции второ-
го порядка равен , а соответствующий
показатель степени трехмерного спектра флукту-
аций равен .

Таким образом, корреляционные и спектраль-
ные свойства фрактальных гауссовских флуктуа-
ций могут быть охарактеризованы единственным

H

1 3H =

2 2 3H =

( )2 3 11 3H− + = −
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параметром – экспонентой Херста. Однако для
полного статистического описания негауссовских
стохастических неоднородностей электронной
плотности, связанных с явлением перемежаемо-
сти, необходимо привлекать моменты не только
первого и второго, но также и высших порядков.
Современные теории турбулентности позволяют
учитывать перемежаемость посредством исполь-
зования концепции мультифракталов – неодно-
родных фракталов, включающих в себя весь
спектр показателей локальных степенных зако-
нов, т.е. мультифрактальный спектр [3].

Задача о распространении волн в негауссов-
ской флуктуирующей среде изучена гораздо ме-
нее детально. Распространение радиоволн в меж-
звездной среде было рассмотрено в работе [4] в
предположении, что флуктуации электронной
плотности подчиняются устойчивому распреде-
лению вероятностей вида полетов Леви. В работе
[1] методом множественных фазовых экранов были
выполнены численные расчеты трансионосферно-
го распространения радиоволн с использованием
двойного экспоненциального распределения (рас-
пределения Лапласа) для моделирования флуктуа-
ций электронной плотности. Детальное описание
теории фракталов и ее применения в радиофизи-
ке и радиолокации содержится в монографиях
[5, 6], где также имеется обширная библиография
по данному предмету.

В серии работ по экспериментальному исследо-
ванию фрактальной структуры ионосферной тур-
булентности (см., например, [7, 8] и цитирован-
ную там литературу) анализируются результаты
просвечивания верхней среднеширотной ионо-
сферы и устанавливается, что мультифрактальная
структура перемежаемости флуктуаций энергии
принимаемого сигнала является следствием пе-
ремежаемости флуктуаций электронной концен-
трации ионосферной плазмы.

Для задач спутниковой навигации представля-
ет интерес исследование как амплитудных, так и
фазовых флуктуаций принимаемых трансионо-
сферных сигналов, поскольку именно фазовые
характеристики навигационного сигнала исполь-
зуются для точного позиционирования. Для тео-
ретического описания флуктуаций поля с учетом
перемежаемости необходимо решать задачу рас-
пространения в среде с перемежаемыми флуктуа-
циями показателя преломления, для чего требу-
ется соответствующая модель флуктуаций среды.

В данной работе рассмотрена задача распро-
странения радиоволн в турбулентной ионосфере с
учетом явления перемежаемости. Задача решается в
приближении тонкого стохастического экрана (фа-
зового экрана), на котором задается негауссовское
перемежаемое пространственное распределение
флуктуаций фазы, генерируемое с использованием
представленной в работе мультифрактальной моде-

ли. Варьирование параметров модели позволяет
моделировать различные режимы флуктуаций, от
полного отсутствия до значительной степени пе-
ремежаемости. Задача дифракции падающей
плоской волны на построенном экране решается
численно, а полученные стохастические распре-
деления амплитуды и фазы поля за экраном под-
вергаются статистическому анализу с целью ис-
следования зависимости их статистических ха-
рактеристик от степени перемежаемости фазы на
экране.

1. МУЛЬТИФРАКТАЛЬНЫЙ 
СТОХАСТИЧЕСКИЙ ФАЗОВЫЙ ЭКРАН

Для оценки влияния перемежаемости флукту-
аций электронной плотности на рассеиваемое поле
в работе используется приближение стохастическо-
го фазового экрана. Исторически модель фазового
экрана была одной из первых моделей, применен-
ных для решения задачи распространения волн в
случайной среде. На настоящий момент теория
фазового экрана исчерпывающе разработана для
нормального распределения фазы на экране.

Чтобы ввести негауссовскую мультифракталь-
ную модель для случайного статистически одно-
родного распределения фазы на экране, следуя
[1], введем обобщенные структурные функции
фазы различных порядков:

(1)

где  – фаза,  – расстояние между двумя точка-
ми,  – порядок структурной функции. Угловые
скобки обозначают статистическое усреднение
по ансамблю случайных реализаций распределе-
ния фазы. Если фаза описывается гауссовским
случайным процессом, то для любого заданного
расстояния между двумя точками распределение
разности фаз между этими точками будет нормаль-
ным. Для гауссовских фрактальных процессов (ста-
тистически самоподобных случайных процессов со
степенным спектром) свойство масштабной инва-
риантности соответствует следующему скейлингу
для структурной функции порядка :

(2)

где  – экспонента Херста. Здесь показа-
тель степени (скейлинговая экспонента) является
линейной функцией порядка , и для гауссовских
процессов структурная функция второго порядка
полностью определяет структурные функции
высших порядков:  Для неодно-
родных фракталов (мультифракталов) структур-
ные функции имеют вид

(3)
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где функция , называемая скейлинговой экс-
понентой, зависит от  нелинейно. В некотором
интервале изменения переменной  для  мо-
жет быть использована аппроксимация отрезком
степенного ряда вида

(4)

В представлении (4) параметры  и  определяют
скейлинговые свойства мультифрактального слу-
чайного процесса. Отклонение скейлинга  от
линейного закона характеризуется параметром

: чем больше параметр , тем сильнее отклоне-
ние случайного процесса от нормального, и тем
более перемежаемым становится распределение.

Для генерации стохастического распределения
фазы с заданным скейлингом вида (4) в работе ис-
пользуется каскадная модель [10], имитирующая
турбулентный процесс, внутренний и внешний
масштабы которого определяются параметрами
сетки, а передача энергии от больших масштабов
к малым моделируется каскадным процессом.
Эта модель позволяет генерировать стохастиче-
ское двумерное распределение, имеющее скей-
линг вида (4) с заданными параметрами  и .
Полученное при помощи модели распределение
после соответствующей нормировки использует-
ся в качестве распределения фазы на экране.

Алгоритм генерации основан на представле-
нии искомого пространственного распределения
в виде двумерного дискретного разложения по
двумерным базисным функциям вейвлет-преоб-
разования:

(5)

где     –
компактный ортонормальный двумерный базис
вейвлет-функций. Индексы  обозначают
соответственно горизонтальные, вертикальные и
диагональные материнские вейвлеты. Вейвлет-ко-
эффициенты  являются случайны-
ми числами и генерируются с использованием
мультипликативного каскадного алгоритма [9].

Алгоритм генерации вейвлет-коэффициентов
для каждой реализации распределения случайно-
го поля  состоит из двух шагов. На первом
шаге с использованием каскадного алгоритма
(см. ниже) генерируются коэффициенты каскада
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связаны с коэффициентами каскада  посред-
ством соотношения:

(6)

которое на втором шаге используется для опреде-
ления .

При реализации алгоритма сначала задается
начальный коэффициент каскада , соответ-
ствующий . Затем для каждого следующего,
более детального уровня разложения , коэффи-
циенты каскада определяются путем произведе-
ния коэффициентов предыдущего уровня  и
случайных множителей :

(7)

где  – номер уровня разложения, ;
 . Множители  – независи-

мые одинаково распределенные случайные вели-
чины. Как показано в [8], для того чтобы скей-
линг результирующего стохастического распре-
деления имел вид (4), плотность распределения
этих случайных величин должна соответствовать
логнормальному закону:

(8)

где  – дисперсия и математическое ожидание
случайной величины .

Далее выполняется вычисление вейвлет-ко-
эффициентов  для горизонтальных, верти-
кальных и диагональных материнских вейвлетов.
Для обеспечения изотропии результирующего
случайного поля  необходимо обеспечить
одинаковые распределения всех трех коэффици-
ентов:

(9)

где   – независимые рав-
номерно распределенные случайные величины.
Такое разложение соответствует равномерному
распределению направлений векторов с коорди-
натами  длины . Отметим,
что представленный в данной работе метод зада-
ния вейвлет-коэффициентов (9) отличается от
предложенного ранее [10]. Только равномерное
распределение  (а не самого значения , как
в [10]) обеспечивает изотропность получаемого
двумерного стохастического поля.
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Распределение, сгенерированное при помощи
обратного вейвлет-преобразования в соответ-
ствии с представлением (5) с коэффициентами (9),
имеет скейлинг

(10)

что теоретически доказано в [9]. Скейлинг полу-
чаемого распределения не зависит от выбора се-
мейства вейвлет-функций [9]. Параметры скей-
линга связаны с параметрами логнормального
распределения (8) следующим образом:

После соответствующей нормировки сгенериро-
ванное таким образом двумерное случайное рас-
пределение можно рассматривать как распреде-
ление фазы на экране.

При численной реализации описанного алго-
ритма в среде Matlab используется пакет расши-
рения Wavelet Toolbox. Цель выполненных в рабо-
те численных исследований – выявить, как пере-
межаемость стохастического распределения фазы
на экране влияет на статистические характери-
стики поля за экраном. При этом в численных
экспериментах генерируются случайные двумер-
ные реализации распределения фазы на экране
для различных значений параметра перемежае-
мости , но обладающие одним и тем же про-
странственным спектром. Для этого величина па-
раметра  выбирается так, чтобы значение скей-
линговой экспоненты структурной функции
фазы второго порядка на экране 
при всех  было постоянной величиной, равной

. Выбор значения  соответствует “за-
кону 2/3” Колмогорова–Обухова для структур-
ной функции флуктуаций плотности в рассеваю-

2 2
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∼

2 2ln 2, ln 2.hμ = − σ = λ

2λ

h

2(2) 2( )hζ = − λ
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5 3 (2) 5 3ζ =

щем слое. При этом при любом значении пара-
метра λ2 флуктуации фазы на экране имеют один и
тот же степенной спектр с показателем .
Значения фазы задаются на прямоугольной сетке

, шаг  м, частота поля 1 ГГц.
Как уже упоминалось, выбор используемого се-
мейства вейвлет-функций не влияет на скейлинг
результирующего распределения; все приведен-
ные ниже результаты получены с использованием
вейвлетов Добеши порядка 5.

На рис. 1 при помощи так называемых “диаграмм
размаха” представлены наблюдаемые статистиче-
ские разбросы значений коэффициентов асиммет-
рии  и эксцесса 
где  обозначает центральный момент распреде-
ления порядка  разностей фаз между точками, рас-
стояние между которыми равно 10 м, что соответ-
ствует одному шагу пространственной сетки. Здесь
наблюдается значительный статистический раз-
брос, причем степень разброса растет с ростом
значений параметра  Распределения коэффи-
циентов асимметрии выглядят симметричными с
медианой в окрестности нуля. Медиана эксцесса
распределений положительна и растет с ростом

, экстремальные значения эксцесса также по-
ложительны.

Таким образом, распределения разностей фаз
являются симметричными негауссовскими рас-
пределениями, более острыми, чем нормальное
распределение в области малых значений разно-
стей фаз, и убывающими медленнее, чем нормаль-
ное распределение в области больших значений
разностей фаз. В явном виде отклонения стохасти-
ческих реализаций распределений фазы, получа-
емых с использованием описанного выше алго-
ритма, продемонстрированы на рис. 2. Для малых
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3 2
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Рис. 1. Коэффициенты асимметрии γ1 (а) и эксцесса γ2 (б) распределений разностей фаз между точками, разнесенны-

ми на 1 шаг по сетке  м, для различных значений .
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значений параметра  логарифм плотности ве-
роятностей разностей фаз имеет форму, близкую
к параболической, т.е. распределение соответ-
ствует нормальному; с ростом параметра  веро-
ятность возникновения больших флуктуаций
увеличивается, и распределение приобретает так
называемые тяжелые хвосты, т.е. становится не-
гауссовским.

Вид плотностей распределений вероятностей
разностей фаз между двумя пространственно раз-
несенными точками меняется с изменением рас-
стояния между точками. На рис. 3а представлена

2λ

2λ

зависимость коэффициента эксцесса распределе-
ния разностей фаз в двух пространственно разне-
сенных точках на экране от расстояния между
точками для различных значений параметра . В
двойном логарифмическом масштабе (рис. 3б)
эти зависимости представляют собой прямые,
расположенные тем выше, чем больше величина
параметра , а их коэффициент наклона отрица-
телен и растет по абсолютной величине с ростом

. Таким образом, чем меньше пространствен-
ный масштаб флуктуаций фазы, определяемый
как величина расстояния между точками, и чем
больше параметр перемежаемости , тем больше
отклонение плотности вероятностей распределе-
ния разностей фаз от нормального распределе-
ния. Такая зависимость от масштаба характерна
для мультифрактальных процессов.

Таким образом, предлагаемая модель путем
выбора единственного параметра  позволяет
моделировать различные степени перемежаемо-
сти, от полного ее отсутствия и нормального рас-
пределения флуктуаций фазы на экране до силь-
но перемежаемого режима и негауссовской ста-
тистики флуктуаций.

2. ФЛУКТУАЦИИ ПОЛЯ ЗА ЭКРАНОМ
Описанный выше метод позволяет генериро-

вать на экране стохастическое пространственное
распределение фазы, обладающее заданными
скейлинговыми характеристиками. Будем считать,
что на экран падает плоская волна единичной ам-
плитуды, а действие экрана сводится к модуляции
первоначально плоского фазового фронта падаю-
щей волны посредством добавления к исходной

2λ

2λ

2λ

2λ

2λ

Рис. 2. Функции распределения вероятностей разно-
стей фаз для двух пространственно разнесенных то-

чек для различных значений параметра : 0.0001 (1),
0.01 (2), 0.05 (3), 0.1 (4), 0.15 (5).
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Рис. 3. Зависимость математического ожидания коэффициента эксцесса распределения разностей фаз в двух про-

странственно разнесенных точках от расстояния между точками для различных значений параметра : 0.0001 (1),
0.01 (2), 0.05 (3), 0.1 (4), 0.15 (5), в линейном масштабе (а) и в двойном логарифмическом масштабе (б).
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невозмущенной фазе волны величины возмуще-
ния фазы на экране , при этом амплитуда вол-
ны не возмущается и остается равной единице.
Тогда комплексная амплитуда поля сразу после
прохождения фазового экрана равна , а
за экраном определяется интегралом Кирхгофа в
приближении Френеля:

(11)

где  – волновое число,  – расстояние от экрана
до плоскости наблюдения. Функция  на экра-
не задается в узлах двумерной пространственной
сетки  с шагом 10 м. Двойное интегри-
рование в (11) выполняется численно с использо-
ванием быстрого преобразования Фурье.

При распространении в свободном простран-
стве за экраном комплексное поле  эволю-
ционирует в соответствии с (11), при этом изме-
няется как его фаза  так и амплитуда

 Статистические свойства флуктуаций фа-
зы и амплитуды за экраном с гауссовским распре-
делением фазы хорошо изучены для предельных
случаев слабых и насыщенных флуктуаций
[11, 12]. В частности, установлено, что в случае
слабых флуктуаций фазы на экране флуктуации
фазы и логарифма амплитуды (уровня поля) за
экраном имеют совместное нормальное распреде-
ление, при этом амплитуда оказывается распреде-
ленной логнормально. В случае если флуктуации
фазы на экране характеризуются степенной
структурной функцией  и, соответ-
ственно, убывающим двумерным пространствен-
ным спектром степенного вида , то
структурная функция и спектр флуктуаций фазы
за экраном также являются степенными функция-
ми, в то время как структурная функция и спектр
флуктуаций уровня поля имеют подобный степен-
ной характер лишь для масштабов, меньших раз-
мера первой зоны Френеля  = 
( ). Для масштабов, больших 
( ), спектр флуктуаций уровня является рас-
тущей функцией в соответствии со степенным за-
коном  [10].

В случае негауссовского мультифрактального
распределения флуктуаций фазы на экране
структурные функции второго порядка фазы и
уровня и соответствующие спектры мощности
флуктуаций фазы и уровня имеют такой же вид,
как и для гауссовского экрана, однако плотности
распределения вероятностей их значений отлича-
ются от нормального закона. Поэтому и стати-
стические моменты поля, такие как, например,
функции когерентности поля, функция корреля-
ции интенсивности, индекс сцинтилляций, будут
отличаться от соответствующих величин, постро-
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енных для нормального распределения флуктуа-
ций фазы на экране [13, 14].

Значительный интерес с точки зрения решения
обратной задачи определения параметров ионо-
сферной турбулентности представляет выявление
и исследование свойств масштабной инвариант-
ности (скейлинга) стохастических реализаций
принимаемого поля и связь этих характеристик с
соответствующими свойствами флуктуаций элек-
тронной плотности ионосферы. Для оценки пара-
метров скейлинговых экспонент стохастических
процессов к настоящему времени разработан ряд
методов, детальное описание которых выходит за
рамки данной статьи. Обзор существующих под-
ходов и методов можно найти, например, в
[15, 16] и цитированной там литературе. Одним из
наиболее современных и надежных методов явля-
ется метод, основанный на анализе свойств коэф-
фициентов дискретного вейвлет-разложения ис-
следуемого процесса, который и используется в
данной работе. Метод позволяет, в частности,
определить коэффициенты  в представлении
скейлинговой экспоненты  (формулы (3), (4))
исследуемого процесса в виде степенного ряда по
степеням параметра  [17]:

(12)

Отметим, что (12) совпадает с (4), если принять
  

Таким образом, исследование свойств мас-
штабной инвариантности процесса сводится к
оценке коэффициентов  в представлении (12).

В соответствии с алгоритмом метода вместо
обобщенных структурных функций типа (1) рас-
сматривается статистическая сумма , состав-
ленная из моментов порядка  коэффициентов

 дискретного вейвлет-преобразования для
каждого уровня разложения , соответствующего
пространственному масштабу :

(13)

Эта статистическая сумма может быть представ-
лена в виде производящей функции моментов
распределения логарифмов коэффициентов ,
которая затем записывается в виде кумулянтного
разложения:

(14)

где  – кумулянты (или лог-кумулянты) поряд-
ка  распределения логарифмов коэффициентов

 на уровне разложения  [16]. Лог-кумулянты
оцениваются непосредственно по коэффициентам

pC
( )qζ

q

≥

ζ = 
1

)
!

( .
p

p

p

q
p

q C

1 ,C h= 2
2 ,C = −λ 3 0.pC ≥ =

pC

( )qZ j
q

, ,j m nd
j

2 j
jL xΔ∼

( ) .q
j jZ q d=

{ }jd

( )
≥

 
= = κ 

 


1

( ) exp ln exp ( ) ,
!

p

j j p
p

qj
p

Z q q d

( )p jκ
p

jd j



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 6  2020

МОДЕЛЬ МУЛЬТИФРАКТАЛЬНОГО ФАЗОВОГО ЭКРАНА 565

дискретного вейвлет-разложения исследуемого
процесса.

Если в некотором диапазоне значений  зави-
симость лог-кумулянтов от  может быть аппрок-
симирована линейной зависимостью вида

(15)

то  принимает вид

(16)

где  не зависит от масштаба.

Детальное описание процедуры оценки пара-
метров  можно найти в [17], поэтому здесь при-
ведем основные выводы, полученные в результа-
те проведенного анализа для режима слабых
флуктуаций.

1. Анализ стохастического распределения фа-
зы на экране с заданными при генерации пара-
метрами  и  во всем диапазоне масштабов 

приводит к оценкам параметров  
 что подтверждает соответствие генерируе-

мых распределений фазы на экране заданной
мультифрактальной модели.

2. Распределение флуктуаций фазы за экраном
характеризуется тем же скейлингом, что и на
экране, но лишь для масштабов, больших размера
зоны Френеля . Для масштабов, меньших
зоны Френеля, параметр  принимает положи-
тельные значения. В этом случае скейлинговая
экспонента  более не является выпуклой
функцией параметра , что не позволяет на этих
масштабах рассматривать флуктуации фазы как
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мультифрактальный процесс. Степенной харак-
тер процесса при этом сохраняется, причем скей-
линговая экспонента структурной функции фазы
второго порядка  сохраняет задан-
ное значение 5/3.

3. Распределение флуктуаций амплитуды для
масштабов, меньших зоны Френеля, характери-
зуется тем же скейлингом, что и распределение
фазы для этих масштабов.

Согласно приведенным выше результатам ана-
лиз крупномасштабных (больших зоны Френеля)
флуктуаций фазы позволяет в принципе решить
обратную задачу определения параметров мульти-
фрактальной модели стохастических флуктуаций
фазы на экране по измерениям характеристик сиг-
нала за экраном. Действительно, параметры  и

 представления скейлинговой экспоненты (12),
определяемые для крупномасштабных флуктуа-
ций фазы за экраном, являются оценками соот-
ветствующих параметров  и  мультифракталь-
ной модели распределения фазы на экране. Этот
вывод объясняется тем, что для крупномасштабных
возмущений реализуется режим геометрической
оптики, при котором фаза сигнала практически не
искажается при распространении от экрана до
земной поверхности. Напротив, скейлинговые
свойства мелкомасштабных флуктуаций фазы и
амплитуды с масштабами, меньшими зоны Фре-
неля, отличаются от соответствующих характери-
стик фазы на экране. По всей видимости, для
этих масштабов дифракция приводит к нормали-
зации исходно негауссовских процессов, что ве-
дет к разрушению специфического мультифрак-
тального скейлинга.

На рис. 4а, 4б представлены зависимости ко-
эффициентов эксцесса функций распределения

2(2) 2( )hζ = − λ

1C
2C

h 2λ

Рис. 4. Коэффициенты эксцесса для разностей фазы γ2, ф (а) и уровня γ2, ур (б) на земле (  км) для различных

значений параметра : 0.0001 (1), 0.01 (2), 0.05 (3), 0.1 (4), 0.15 (5).
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флуктуаций разностей фаз и разностей уровней
поля за экраном от пространственного разнесе-
ния точек (пространственного масштаба флукту-
аций). Как видно из рис. 4а, для пространствен-
ных масштабов флуктуаций, больших размера зо-
ны Френеля  коэффициенты эксцесса
распределений разностей фаз за экраном близки
к их значениям на экране, а при меньших мас-
штабах, , уменьшаются при уменьшении
масштабов флуктуаций, приближаясь к малым
значениям, характерным для процессов, близких
к нормальному.

Что касается коэффициентов эксцесса распре-
деления флуктуаций уровня, то для простран-
ственных масштабов флуктуаций, больших раз-
мера зоны Френеля, они превышают значения 
для флуктуаций разностей фаз и убывают с ро-
стом масштаба, а в области масштабов, меньших
зоны Френеля, коэффициенты эксцесса флуктуа-
ций уровня также стремятся к нулю, что соответ-
ствует нормальному распределению.

Рассмотрим теперь, как наличие перемежаемо-
сти влияет на такие статистические характеристики
флуктуаций принимаемого поля, как когерент-
ность и индекс сцинтилляций. Функция когерент-
ности комплексного поля  на расстоянии 
от стохастического фазового экрана определяется
следующими соотношениями:

(17)

Отсутствие зависимости функции когерентности от
 отражает хорошо известный факт, что функция

когерентности плоской волны за экраном не зави-
сит от расстояния от экрана. В случае нормального

F,L L>

FL L≤

2γ

,( )u r z� z

( )( )
( ) ( , ) *( , )

exp ( ) ( ) .
L u r z u r L z

i r r L
Γ = + =
= ϕ − ϕ +

� �

� �

z

распределения фазы на экране функция коге-
рентности может быть выражена через структур-
ную функцию фазы второго порядка на экране в
явном виде:

(18)

Если распределение фазы на экране отлично от
нормального, то соотношение (18) не имеет места
и усреднение в (17) выполняется численно для
различных значений параметра .

На рис. 5 представлены зависимости , вы-
численные для двух значений , 0.0001 и 0.15,
при одинаковом спектре мощности флуктуаций
фазы. Для сравнения на рис. 5 также представлен
результат формального вычисления  по фор-
муле (18). Как видно из рисунка, с ростом пара-
метра  радиус когерентности увеличивается.

Флуктуации амплитуды за экраном характери-
зуются индексом мерцаний  – среднеквадра-
тичным отклонением нормированных флуктуа-
ций интенсивности:

(19)

На рис. 6 представлены зависимости величины
индекса мерцаний  от расстояния за экраном
для нескольких значений параметра . Для вы-
бранных параметров расчета индекс мерцаний

, соответствующий фиксированному , моно-
тонно увеличивается при удалении от экрана.
При этом индекс мерцаний на фиксированном
расстоянии от экрана тем меньше, чем больше
значение параметра .
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Рис. 5. Функция когерентности , вычисленная для

двух значений параметра : 0.0001 (1), 0.15 (2), и по
формуле (18) (кривая 3).
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ
В работе представлены первые результаты мо-

делирования флуктуаций трансионосферных
сигналов при распространении в условиях пере-
межаемой ионосферной турбулентности. Для мо-
делирования флуктуаций поля был использован
метод фазового экрана. Перемежаемое распреде-
ление фазы на экране задавалось представленной в
работе моделью негауссовского мультифракталь-
ного фазового экрана, которая позволила модели-
ровать различные режимы перемежаемости, – от
полного ее отсутствия до весьма значительной.
Результаты исследования функции когерентно-
сти поля за экраном выявили увеличение радиуса
когерентности с увеличением степени перемежа-
емости. Расчеты индекса сцинтилляций показали
уменьшение индекса на земной поверхности с
ростом степени перемежаемости, и более медлен-
ную его эволюцию при удалении от экрана. Кро-
ме того, показано, что анализ крупномасштабных
(больших зоны Френеля) флуктуаций фазы поз-
воляет решить обратную задачу определения па-
раметров мультифрактальной модели стохастиче-
ских возмущений фазы на экране по измерениям
характеристик сигнала за экраном.

Все расчеты эффектов перемежаемости прове-
дены в работе при одном и том же степенном
спектре распределения фазы на экране, специ-
ально поддерживаемом постоянным. При этом
статистические характеристики флуктуаций ре-
зультирующего поля были различны при различ-
ных значениях перемежаемости. Это значит, что
описания флуктуаций на уровне вторых момен-
тов в ряде случаев недостаточно, и необходимо
учитывать высшие моменты распределений.
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Для навигационных систем подвижных наземных объектов методами марковской теории оценива-
ния случайных процессов синтезированы квазиоптимальные алгоритмы обработки информации.
Новизной разработанных алгоритмов является возможность решать задачу обнаружения радиосиг-
налов спутниковых радионавигационных систем на входе аппаратуры приема совместно с задачей
адаптивного оценивания параметров этих сигналов и задачей идентификации параметров модели
подвижных наземных объектов. На основе синтезированных алгоритмов разработана структурная
схема навигационной системы.
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ВВЕДЕНИЕ

В настоящее время широкое распространение
получили навигационные системы (НС) для по-
движных наземных объектов (ПНО). Данные систе-
мы могут использоваться как автономно, например
системы “1НС1-М1”, КомпаНав-5.2, БИНС-Тек,
“АВТОНАВ-06”, ГАЛС-Д2М-4, “Гамма-2” [1, 2],
так и входить в качестве составных частей в систе-
мы автоматического управления автомобилями
[3]. Основу современных навигационных систем
составляет аппаратура приема (АП) сигналов спут-
никовых радионавигационных систем (СРНС).
Применение СРНС позволяет обеспечивать высо-
кую точность определения координат местополо-
жения и параметров движения ПНО [4]. Однако
применение СРНС приводит и к ряду проблем,
которые возникают при работе навигационных
систем.

Первая проблема связана с тем, что в произ-
вольный момент времени возможно кратковре-
менное отсутствие радиосигнала на входе АП
СРНС по следующим причинам: затенение прием-
ной антенны; выход из строя бортовой аппаратуры
навигационного спутника; влияние многолучево-
сти распространения радиосигналов. Отсутствие
радиосигнала на входе, пусть даже и кратковре-
менное, негативно сказывается на достоверности

навигационных данных, поэтому необходимо
контролировать его наличие на входе АП СРНС.

Вторая проблема связана с тем, что навигацион-
ные данные, передаваемые с помощью радиосигна-
лов СРНС, могут быть искажены. Наибольшее вли-
яние на приемники сигналов GPS/ГЛОНАСС ока-
зывают преднамеренные помехи, имитирующие
сигнал, идущий от навигационного спутника.
Влияние этих помех приводит к искажению на-
вигационного сигнала и, как следствие, получе-
нию неточных и ложных навигационных данных.
Кроме того, в американской СРНС типа GPS су-
ществует возможность выборочного отключения
спутниковых сигналов навигационных космиче-
ских аппаратов или передача ложной информа-
ции потребителям на определенных территориях,
что приводит к ошибкам определения координат
местоположения и параметров движения по-
движного объекта.

Для решения второй проблемы используются
системы контроля целостности. Контроль це-
лостности навигационных данных СРНС может
быть как внешним, так и внутренним, выполняе-
мым в АП СРНС. Внешний контроль целостно-
сти предполагает наличие системы мониторинга
и контроля целостности параметров радионави-
гационного поля глобальных спутниковых радио-
навигационных систем, а также наличие в составе
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НС дополнительно системы оповещения о сни-
жении качества навигационных данных. Поэтому
с точки зрения оперативности внутренний кон-
троль целостности в АП СРНС является более
перспективным.

В существующих НС на основе спутниковых
радионавигационных систем для идентификации
неточных (искаженных) сигналов этих систем ис-
пользуются автономные системы контроля це-
лостности. В качестве методов автономного кон-
троля целостности используются методы оценок
и фильтрационные методы [4]. Методы оценок
предполагают сбор и соответствующую обработ-
ку всей необходимой информации в некоторый
момент времени. Недостатком этих методов яв-
ляется то, что они не учитывают измерений радио-
навигационных параметров, полученных ранее, и
в силу этого могут обнаруживать факт отказа при
достаточно сильном его проявлении, а не в мо-
мент его возникновения. Более перспективными
с точки зрения уменьшения времени выявления
неточных сигналов являются фильтрационные
методы [5], в основе которых лежит банк калма-
новских фильтров. Их недостатком является то,
что методы калмановской фильтрации (опти-
мальной линейной фильтрации) используются
только для обработки линейных стационарных
или нестационарных сигналов (выходных сигна-
лов измерителей) и не могут быть использованы
непосредственно для обработки радиосигналов.
Поэтому иногда наличие помех на входе АП
СРНС при отсутствии полезного радиосигнала
может быть воспринято как полезный радиосиг-
нал, произведена его обработка и в итоге могут
быть получены неточные навигационные данные.

Существующее на сегодняшний день алгорит-
мическое обеспечение НС ПНО [6] не позволяет
полностью устранить описанные выше проблемы,
так как не позволяет решать задачу обнаружения
радиосигналов СРНС на входе АП. Поэтому для
наиболее полного использования избыточности
информации (в зоне видимости ПНО, как прави-
ло, находится от 10 до 12 навигационных косми-
ческих аппаратов), с целью повышения точности и
целостности навигационного обеспечения идео-
логия построения НС ПНО должна предполагать
создание алгоритмов оптимальной комплексной
первичной обработки радиосигналов СРНС. Дан-
ные алгоритмы должны позволять решать задачу
обнаружения радиосигналов СРНС на входе АП
совместно с задачей адаптивного оценивания па-
раметров этих радиосигналов. Под адаптивным
оцениванием понимается определение оценки
фильтруемого процесса одновременно с иденти-
фикацией параметров модели по наблюдениям
(измерениям) [7].

Решение задачи обнаружения радиосигналов
СРНС на входе АП дает возможность обеспечить

целостность навигационного обеспечения путем
выявления факта пропадания радиосигнала на
входе АП и исключения его из обработки, т.е.
позволяет производить адаптацию к внешним
условиям путем реконфигурации структуры ин-
формационной части НС за счет смены рабочего
созвездия. При этом в результате смены рабочего
созвездия может произойти некоторое снижение
качества функционирования НС по радиосигна-
лам СРНС, но не переход ее в автономный режим
работы – работы по сигналам нерадиотехниче-
ских измерителей, как правило, по сигналам
инерциальной навигационной системы. Недо-
статки данного режима связаны с тем, что с течени-
ем времени снижается точность определения коор-
динат местоположения ПНО. Так, например, в ав-
тономном тактическом комплексе “АВТОНАВ-06”
точность определения координат местоположе-
ния при движении транспортного средства без
использования данных СРНС (автономный ре-
жим работы) через 10 с составляет 6…10 м, через
40 с – 20…40 м, через 5 мин – 200 м.

Решение задачи идентификации позволяет
идентифицировать параметр математической мо-
дели, описывающей ПНО, по которому определя-
ется достоверность навигационных данных СРНС.
В этом случае, для того чтобы измерить навигаци-
онные данные (координаты местоположения и
параметры движения НПО), содержащиеся в слу-
чайных радиосигналах, поступающих на вход ин-
формационной части навигационной системы
ПНО, необходимо решать задачу оптимального
адаптивного оценивания.

Цель работы – методами марковской теории
оценивания случайных процессов [7] получить
для НС ПНО квазиоптимальные алгоритмы сов-
местного обнаружения, идентификации и адаптив-
ного оценивания, позволяющие помимо оценки
состояния радионавигационного поля сигналов
СРНС и поля символов служебной информации,
также решать задачи идентификации и адаптивного
оценивания навигационных данных.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
При движении ПНО в радионавигационных

полях СРНС необходимо не только проводить
адаптивное оценивание параметров полезных ра-
диосигналов по наблюдению  ,
сигналов СРНС, но и осуществлять идентифика-
цию параметров модели ПНО, а также принимать
решения о наличии той или иной комбинации по-
лезных радиосигналов. Эта задача представляет
собой задачу совместного обнаружения, иденти-
фикации и адаптивного оценивания параметров.

Применение СРНС в НС для решения задач
навигации вносит специфику в решение описан-
ной выше задачи. Эта специфика заключается в

1( ) [ ( )],lt t= ξΞ 1,4l =
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том, что с помощью радиосигналов этих систем
дополнительно производится передача двоичных
данных (поправка временной шкалы данного на-
вигационного искусственного спутника земли,
его параметры орбиты, системное время и другая
служебная информация), обеспечивающих реше-
ние задач навигации [4]. Поэтому рассматривае-
мую задачу можно сформулировать следующим
образом. В течение фиксированного отрезка вре-
мени [0, T] наблюдается реализация векторного
случайного процесса   (проте-
кающего в дискретном или непрерывном време-
ни),  количество навигационных космических
аппаратов (НКА), находящихся в зоне видимости
ПНО. Наблюдаемый процесс – вектор наблюде-
ния  представляет собой в общем случае
смесь полезного радиосигнала  и
шума  . Компоненты вектора
наблюдения имеют вид

(1)

где   – подлежащий оце-
ниванию вектор непрерывных параметров (вектор
состояния);  – дискретный информационный
параметр, принимающий одно из значений 

, и используемый в спутниковых радиона-
вигационных системах типа ГЛОНАСС или GPS
для передачи служебной информации;  – па-
раметр обнаружения радиосигнала, представляю-
щий собой случайную величину, которая может
принимать одно из альтернативных значений

 что соответствует наличию радиосигнала
 в наблюдаемом колебании  или

 что означает отсутствие радиосигнала;  –
параметр идентификации, непрерывного векторно-
го процесса , принимающий одно из значений

По аналогии с [8] из дискретных параметров образу-
ем векторные дискретные процессы  и

, . При этом процесс  может

принимать одно из  возможных значений
, а векторный дискретный процесс 

одно из  возможных значений .
Особенностью рассматриваемой задачи явля-

ется то, что вектор полезных радиосигналов зави-
сит от трех дискретных процессов, из которых два
являются векторными, а один скалярным.

Реализацию векторного случайного процесса
 на интервале  можно представить в виде

(2)

1( ) [ ( )],lt t= ξΞ 1,l n=

n

1( )tΞ
[ ]( ) ( , ( ))lt s t= μS X

( ) [ ( )],lt n t=N 1,l n=

[ ] [ ]1( ) ( ) , ( ), ( ), , ,l l l l l k kt t S t n t t t t +ξ = λ μ θ + ∈X

( , ) [ ( ), ],lt x tμ = μX 1, xl n=

lθ
,

il iθ =
0,1i =

( )l tλ

1,lλ =
[ ], ( ),l iS t μ θX ( ),l tξ

0,lλ = ( )tμ

( )tX

, 1, .i i N i Nμ μμ = =

[ ]( ) ( )lt t= λΛ

[ ]( ) ( )lt t= θΘ 1,l n= ( )tΛ

2nm =
{ }, 1,i i m=Λ ( )tΘ

2nb = { }, 1,j j b=Θ

( )tΞ ( )0,t t

[ ]1 1( ) ( , ( ), , ) ( ), , ,
0,1,2,....

k kt t t t t t
k

+= μ + ∈
=

Ξ S X Λ Θ N

В результате обработки реализации Ξ1(t) на
интервале времени [0, T] требуется принять ре-
шение о том, что дискретный параметр  имеет
значение , , т.е. провести идентифи-
кацию вектора непрерывных параметров ,
далее провести адаптивное оценивание вектора
непрерывных параметров , а также принять
одно из m решений, согласно которому считается

 и одно из b решений, согласно которому
считается .

Для решения рассматриваемой научной задачи
аналогично [6–9] сформируем расширенный сме-
шанный вектор состояния ,
одна часть компонент которого является непре-
рывным процессом, а другая часть – дискретным.
В этом случае задача совместного различения,
идентификации и адаптивного оценивания сво-
дится к задаче оценивания дискретно-непрерыв-
ных процессов. При этом аналогично [7–10] по-
лагаем, что:

– непрерывный и дискретные процессы апри-
орно независимы;

– дискретные процессы априорно независимы;
– вектор непрерывных параметров  пред-

ставляет собой многокомпонентный диффузион-
ный марковский процесс, который описывается
стохастическим дифференциальным уравнением

(3)

где  – вектор управления;  – вектор вза-
имонезависимых стандартных белых гауссовских
шумов;  – известные матрицы, в которых
матрица  зависит от дискретного параметра ;

– дискретные процессы ,  и  явля-
ются марковскими и смена состояний этих про-
цессов происходит только через фиксированные
интервалы времени длительностью 

 .
Помимо сигналов СРНС имеются дополни-

тельные наблюдения , в качестве которых
используются выходные сигналы нерадиотехни-
ческих измерителей. Наблюдения проводятся в
дискретные моменты времени , 
и описываются выражением вида [11]

(4)

где  – известная матрица наблюдения;  –
вектор частично окрашенных шумов, описывае-
мый выражением

(5)

( )tμ
( )i tμ 1,i Nμ=

( , )t μX

( , )t μX
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j=Θ Θ

[ ( ), ( ), ( ), ( )]T T Tt t t tμX Λ Θ

( )tX

0 0 0
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x x x
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t μ

μ = μ + μ +

μ =
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X X
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в котором  – вектор формирующих стандарт-
ных гауссовских случайных величин с независи-
мыми значениями, нулевыми математическими
ожиданиями и единичными дисперсиями; ,

 и  – известные матрицы.
Таким образом, в совокупности случайные

процессы , ,  и  образуют вектор-
ный марковский дискретно-непрерывный про-
цесс, поэтому для решения задачи оптимального
оценивания, аналогично [7–10], целесообразно
использование методов марковской теории опти-
мального оценивания. При этом задача оптималь-
ного оценивания состоит в том, что имея наблюде-
ния (2), (3) и располагая априорными сведениями
о расширенном смешанном векторе состояния

, необходимо получить оп-
тимальные по критерию максимума апостериор-
ного распределения оценку дискретного процес-
са , оценку непрерывного процесса  и
оценки дискретных процессов  и .

2. ОПТИМАЛЬНЫЕ АЛГОРИТМЫ

В работе [12] для приведенной постановки за-
дачи методами марковской теории оптимального
оценивания были получены рекуррентные урав-
нения для безусловных и условных апостериор-
ных распределений оцениваемых процессов.

Апостериорная вероятность значения дис-
кретного параметра   к концу по-
луинтервала времени  с учетом наблюде-
ния (2) определяется выражением

(6)

Апостериорная вероятность значения дис-
кретного параметра   в момент вре-
мени  с учетом наблюдения (4) имеет вид

(7)

Условная (по ) апостериорная плотность
вероятности отсчетов  непрерывного про-
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цесса в момент времени  с учетом наблюде-
ния (2) находится на основе соотношения

(8)

в котором  опреде-
ляется выражением

где  – след матрицы.
Вектор условных апостериорных вероятно-

стей отсчетов  = 
двухкомпонентного дискретного процесса в момент
времени  с учетом, что вектор дополнительных
наблюдений  не влияет на апостериорную
условную вероятность отсчетов двухкомпонентного
дискретного процесса, находится на основе соот-
ношения

(9)

В выражениях (6)–(9):  – плотность вероятно-
сти перехода;  – единичный вектор размером ;

,  и  – нормировочные постоян-

ные;   –
диагональная матрица размером , элементы
которой равны

где  – диагональная
матрица размером , элементы которой име-
ют вид
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3. КВАЗИОПТИМАЛЬНЫЕ
АДАПТИВНЫЕ АЛГОРИТМЫ

Реализация оптимальных алгоритмов (6)–(9)
на основе вычисления апостериорных распределе-
ний связана со значительными трудностями даже
при использовании современных ЭВМ, что обу-
словлено прежде всего необходимостью определе-
ния зависимостей рассматриваемых распределений
от непрерывнозначного вектора . Поэтому на
практике целесообразно использовать квазиоп-
тимальные алгоритмы, полученные, например,
методом гауссовской аппроксимации апостери-
орного распределения непрерывного процесса.

Для формирования оценки состояния отсчета
дискретного процесса (параметра идентифика-
ции)  к концу полуинтервала времени 
используем апостериорную вероятность отсчетов
дискретного процесса , , из выражения
(6). При вычислении вероятностей

необходимо выполнить операцию текущего усред-
нения. В общем случае даже при текущей гауссов-
ской аппроксимации условной (по ) апостериор-
ной плотности вероятности непрерывного процесса
это приведет к весьма сложным выражениям [7].
Обычно эта операция заменяется подстановкой в
функцию

значений [7, 13]
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а вероятность  является рав-
номернораспределенной.

В качестве квазиоптимальной оценки пара-
метра идентификации  необхо-
димо выбрать то значение дискретного процесса,
для которого апостериорная вероятность макси-
мальна:

(11)
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Входящая в (13) условная вероятность

при условии независимости значений компонент
двухкомпонентного дискретного параметра на

соседних тактовых интервалах времени имеет
значение

Из (13) аналогично [8] для апостериорных ма-
тематических ожиданий и центральных моментов
второго порядка распределений получим

(14)

(15)

где , что обусловливает появ-
ление в выражениях (14), (15) матрицы перехода .

Для формирования  условной
квазиоптимальной оценки отсчета векторного не-
прерывного процесса согласно (14), (15) необходи-
мо знать значения компонент вектора условных
совместных апостериорных вероятностей отсче-
тов дискретных процессов  и  к концу полуин-
тервала времени , вычисляемых согласно
(9). Для вычисления последних в качестве началь-
ных значений используются значения совместных
апостериорных вероятностей отсчетов дискретных
процессов  и  в момент времени .

Параметры условной апостериорной плот-
ности вероятности непрерывного процесса

, описываемой вы-
ражением (8), с учетом информации о векторе до-
полнительных наблюдений , описывае-
мом уравнениями (4), (5) в момент времени ,
будут иметь следующий вид [7, 8, 11]:
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ИВАНОВ и др.

(17)

(18)

Входящие в (16)–(18) матрицы определяются
моделями непрерывного процесса (3) и наблюде-
ний (4), (5):

Для случая, когда значения векторного двух-
компонентного дискретного процесса независи-
мы на соседних тактовых интервалах, вычисляется
только вектор условных (по ) апостериорных веро-
ятностей отсчетов , а в качестве квазиоп-
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тимальной оценки двухкомпонентного дискретного
процесса выбирается значение

(19)

Вектор  , компо-
ненты которого входят в (19), может быть вычис-
лен по формуле (9) при :

(20)

Следовательно, согласно (20) на практике при
вычислении безусловных апостериорных вероят-
ностей для (19) можно ограничиться вычислени-
ем только в точках текущей оценки непрерывного
процесса , что существенно упрощает схе-
му соответствующего устройства оценивания, но
требует вычисления оценки отсчета векторного
непрерывного процесса в момент времени .
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Рис. 1. Структурная схема комплексного оптимального устройства приема и обработки сигналов СРНС: АЦП – ана-
лого-цифровой преобразователь, К –классификатор, УН – устройство нормировки, УВО – устройство вычисления
оценки, УО – устройство определения.
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Структурная схема комплексного оптималь-
ного устройства приема и обработки сигналов
СРНС, полученная в соответствии с выражения-
ми (10), (11), (14), (16), (19), (20), представлена на
рис. 1.

Схема является многоканальной, число кана-
лов определяется числом значений  параметра
достоверности μ. В составе каждого канала мож-
но выделить четырехканальное устройство обра-
ботки радиосигналов СРНС и устройство обра-
ботки сигналов нерадиотехнических измерителей
(НРТИ).

Информационно в составе каждого канала мож-
но выделить: канал определения апостериорной ве-
роятности  параметра достоверности, канал
определения оценки  непрерывного процес-
са, канал определения условной апостериорной
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[ ]jP μ ⋅
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iμ
∗X

вероятности  ,

,  двухкомпонентного дискретного
процесса и устройство нормировки апостериор-
ной вероятности параметра достоверности (УН

). Выбор оценки вектора состояния и вы-
бор оценки двухкомпонентного дискретного
процесса осуществляются соответственно в
устройстве вычисления оценки (УВО  по

) и в классификаторе (К) в зависимости от
оценки параметра достоверности, получаемой в
устройстве определения максимума апостериор-
ной вероятности параметра достоверности
(УО ).

Канал обработки радиосигнала СРНС (КОРС
СРНС), представлен на рис. 2, канал содержит
два корреляционных приемника КП1 и КП2, бло-
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Рис. 2. Канал обработки радиосигнала СРНС (КОРС СРНС): КП1 и КП2 – корреляционные приемники, БВВ – бло-
ки вычисления вероятностей, БПВ – блок пересчета вероятностей, Д1 – многомерный дискриминатор первого кана-
ла, КОС – корректоры опорного сигнала, ГС – генератор сигналов, УФОС1 – устройство формирования опорного
сигнала первого канала.
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ки вычисления вероятностей (БВВ), блоки пересче-
та вероятностей (БПВ), многомерный дискримина-
тор Д1, перемножители и сумматоры.

Корреляционные приемники (КП) включают
в себя перемножители принятого колебания и
сигналов, вырабатываемых генераторами сиг-
налов ГС1, ГС2 и корректорами опорного сиг-
нала КОС1–КОС3, КОС7–КОС9 для экстрапо-
лированного значения непрерывного процесса

, а также интеграторы, сброс
и запуск, которых осуществляется тактовыми им-
пульсами в моменты времени .

Многомерный дискриминатор содержит пере-
множитель принятого и опорного сигналов, вы-
рабатываемого устройством формирования опор-
ного сигнала (УФОС1), а также интеграторы и
корректоры опорного сигнала КОС4–КОС6.

Разработана методика оценки качества реше-
ния задачи идентификации параметра достовер-
ности. На ее основе произведен расчет точности и
времени идентификации параметра достоверно-
сти. Показано, что наилучшая точность иденти-
фикации может быть получена, если число кана-
лов обработки информации находится в пределах
3…101. На рис. 3а представлены зависимости вре-
мени идентификации параметра достоверности
(количество шагов N) с вероятностью 0.85, 0.9,
0.96 и 0.99 для , а на рис. 3б – от отно-
шений сигнал/шум Q = 2…30 при разном количе-
стве каналов , 9, 11 и 21. Один шаг по оси
ординат равен временному интервалу  с.

Время идентификации параметра достоверно-
сти возрастает с ростом числа каналов обработки
информации и снижается с увеличением отноше-

' [ , *( ), ( )]
i k i kt tμ = τ μX f X

kt

3...101Nμ =

7Nμ =
0.02Т =

ния сигнал/шум. Так, при увеличении числа кана-
лов Nμ с 40 до 80 время идентификации параметра
достоверности с апостериорной вероятностью 0.85
увеличивается с 0.22 до 0.44 с. При увеличении
отношения сигнал/шум Q с 10 до 20, время дости-
жения вероятности 0.9 при количестве каналов

 уменьшается с 0.0712 до 0.0602 с.
Таким образом, для навигационных систем

наземных подвижных объектов методами мар-
ковской теории оценивания случайных процес-
сов синтезированы квазиоптимальные алгорит-
мы совместного обнаружения, идентификации и
адаптивного оценивания, позволяющие помимо
оценки состояния радионавигационного поля
сигналов спутниковых радионавигационных си-
стем и поля символов служебной информации,
также решать задачу идентификации и адаптив-
ного оценивания навигационных данных. На ос-
нове синтезированных алгоритмов разработана
структурная схема навигационной системы.
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Синтезирован полифазный (p-фазный, где p – простое число) радиолокационный сигнал, имею-
щий в окрестности центрального пика автокорреляционной функции область нулевых боковых ле-
пестков. Показано, что данный сигнал представляет собой пачку из p когерентных фазокодомани-
пулированных импульсов, кодированных комплементарными последовательностями p-ичного
D-кода. Для синтеза сигнала предложен способ формирования набора ансамблей p-ичного D-кода.
Рассмотрены корреляционные характеристики синтезированного сигнала. Представлен алгоритм
сжатия данного сигнала, включающий в свой состав совмещенный алгоритм быстрого преобразо-
вания Виленкина–Крестенсона и Фурье.
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1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Для точного определения дальности и скоро-

сти совокупности малоразмерных космических
объектов на околоземной орбите, разрешения от-
дельных элементов сложных космических объек-
тов, а также малоразмерных объектов на земной
поверхности, необходимо использовать широко-
полосные зондирующие сигналы, имеющие вы-
сокие разрешающие способности по наклонной
дальности  (  – ширина спектра сиг-
нала) и радиальной скорости. Для получения вы-
сокого углового разрешения  элементов земной
поверхности и расположенных на ней целей ис-
пользуют радиолокаторы, расположенные на
быстро движущихся воздушно-космических носи-
телях с прямым синтезом апертуры. Высокие раз-
решения по наклонной и поперечной 
дальностям (  – наклонная дальность до наблю-
даемого элемента разрешения) позволяют полу-
чать двумерные дальностные портреты целей.
Получение высокого углового разрешения мало-
размерных космических объектов или элементов
сложных космических объектов основано на эф-
фекте инверсного (обратного) синтеза апертуры
антенны [1–4]. При разрешающей способности
по доплеровской частоте  (  – длитель-
ность зондирующего сигнала (время когерентно-
го накопления)), обеспечивается угловая разре-
шающая способность  где
V – путевая скорость движения объекта,  – угол

между вектором путевой скорости и линией визиро-
вания [2, 3]. Поперечное разрешение обеспечивает-
ся поворотом вектора скорости цели относительно
линии визирования и реализуется обработкой по-
следовательности комплексных отсчетов, прихо-
дящих от каждого разрешаемого по наклонной
дальности элемента цели.

Из сказанного выше следует, что для обеспече-
ния высоких разрешающих способностей по на-
клонной  и поперечной  дальностям необ-
ходимо использовать зондирующие сигналы с
широким спектром и большой длительностью.

В литературе для этих целей используется пач-
ка линейно-частотно-модулированных (ЛЧМ)
импульсов с высокой частотой повторения их
следования, а также “разомкнутые” частотно-ма-
нипулированные когерентные сигналы, пред-
ставляющие собой пачку из  прямоуголь-
ных радиоимпульсов длительностью  с шагом
изменения частоты от импульса к импульсу  и
скважностью  [1–3]. Однако, как известно,
частотно-модулированные и манипулированные
сигналы имеют скошенную функцию рассогласо-
вания, в результате чего появляется неоднознач-
ность по дальности. Автокорреляционная функ-
ция (АКФ) пачки ЛЧМ-импульсов имеет пики
неоднозначности.

Тема выбора зондирующего сигнала актуальна
также в связи с проблемой разрешения перекры-
вающихся по времени эхо-сигналов, амплитуда

с2r c FΔ = сF

Δθ

0r r⊥Δ = Δθ
0r

Д с1F TΔ = сT

( )0 Д2 sin ,V FΔθ = λ θ Δ
0θ

rΔ r⊥Δ
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которых меняется в значительном диапазоне, т.е.
с проблемой обнаружения слабых эхо-сигналов,
закрытых боковыми лепестками АКФ сильных
сигналов. Для подавления боковых лепестков
корреляционной функции эхо-сигналов приме-
няют внутриимпульсное и межимпульсное взве-
шивание [5, 6]. Однако при этом происходит рас-
ширение основного лепестка АКФ и потеря его
величины в отношении сигнал–шум.

Для решения названных задач можно исполь-
зовать фазокодоманипулированные (ФКМ) сиг-
налы, свободные от недостатков частотно-моду-
лированных и манипулированных сигналов. В ра-
ботах [6–9] были рассмотрены радиолокационные
ФКМ-сигналы, имеющие нулевую зону корреля-
ции в области центрального пика апериодической
АКФ (НЗ АКФ). Данные сигналы представляют
собой периодическую последовательность из

 когерентных импульсов, кодированных
(манипулированных по фазе) ансамблями ком-
плементарных или ортогональных последова-
тельностей. ФКМ-сигналы с НЗ АКФ решают
проблему обнаружения слабых эхо-сигналов на
фоне сильных. Однако относительная ширина
НЗ АКФ ФКМ-сигналов, рассмотренных в [6–9],
много меньше единицы:

(1)

где Z – ширина НЗ АКФ; L – длительность сигна-
ла [10].

Кроме того, при формировании и обработке
ФКМ-сигналов с большим количеством импуль-
сов в пачке довольно сложно выдерживать их ко-
герентность. Рассмотренные в [6–9] полифазные
ФКМ-сигналы, например, сигналы Фрэнка или
P4, также имеют большой алфавит фаз, равный
числу дискрет в импульсе.

В последнее время особое внимание уделяется
тому, чтобы снизить возможности обнаружения
радиолокационных станций (РЛС) средствами ра-
диотехнической разведки и самонаводящимися
противорадиолокационными ракетами [11–13]. В
РЛС с малой вероятностью обнаружения излуче-
ния предусмотрены следующие специальные ме-
ры для повышения скрытности их работы: низкая
спектральная плотность излучения, изменение
параметров зондирующих сигналов по случайно-
му закону, работа в широкой полосе частот,
управление мощностью излучения. Применяе-
мые широкополосные зондирующие сигналы –
ЛЧМ-сигналы или бифазные ФКМ-сигналы – не
обеспечивают скрытности работы РЛС. Так,
ЛЧМ-сигналы могут быть легко распознаны
средствами разведки по скорости изменения фа-
зы; бифазные ФКМ-сигналы – с помощью схем
квадратурного детектирования. В значительной
степени скрытность излучения можно повысить
при использовании полифазных ФКМ-сигналов

1M @

( ) ( )( )1 1 1 1,Z L q q Mε = = − − + !

[13]. Полифазные импульсные сигналы могут
формироваться широким набором p-ичных ко-
дов, отличаются малой спектральной плотностью
и низким уровнем боковых лепестков АКФ.

Цель данной работы – синтезировать поли-
фазный (p-фазный, где p-простое число) радио-
локационный сигнал, имеющий НЗ АКФ, для ре-
шения задач высокого разрешения совокупности
малоразмерных космических объектов на около-
земной орбите, отдельных элементов сложных
космических объектов, а также малоразмерных
объектов на земной поверхности. Данный сигнал
представляет собой пачку из p когерентных
ФКМ-импульсов, кодированных комплементар-
ными последовательностями p-ичного D-кода.
Он имеет малое количество импульсов p в пачке,
небольшой алфавит фаз, равный p, а способ фор-
мирования кода позволяет для его сжатия в согла-
сованном фильтре использовать алгоритм быст-
рого преобразования.

2. СИНТЕЗ p-ИЧНОГО D-КОДА 
И ПОЛИФАЗНОГО КОГЕРЕНТНОГО 

ДОПОЛНИТЕЛЬНОГО СИГНАЛА

Последовательности 

n = 1, 2, …, N, длиной  (  – целое чис-
ло) называются комплементарными [8, 14–16],
если

(2)

где  – апериодическая

АКФ последовательности , * – операция ком-
плексного сопряжения.

Удовлетворяющие (2)  наборов компле-
ментарных (дополнительных) последовательно-
стей длиной N образуют матрицу p-фазных допол-
нительных последовательностей (МДП) размером

, которая называется ансамблем p-фазных
комплементарных последовательностей Голея
[8, 14, 15], или p-ичным D-кодом [16] (введем
обобщенное понятие ансамбля последовательно-
стей Голея и D-кода для  [17]).

Пусть  – матрица p-ичных D-кодов,

; . Тогда МДП порядка k
(размером ) будет иметь вид

(3)
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Назовем последовательности  и

 p-парными, если

(4)

где i, j – номера последовательностей в D-коде
или номера строк МДП;  – число a в p-ичном
виде;  – операции сложения по модулю p;

; p-парные последовательности являются
комплементарными, т.е. для них выполняется (2).

Пусть  – МДП (3), а  – матрица
системы функций Виленкина–Крестенсона–
Кронекера (ВКК) [18]. Известно, что система
функций ВКК является мультипликативной абе-
левой группой [18, 19]. Так как множество, состо-
ящее из строк МДП, является смежным классом
по подгруппе, элементами которой являются
строки матрицы ВКК, а первая строка МДП – ли-
дером смежного класса, то можно записать:

(5)

где  – диагональ-
ная матрица с элементами из первой строки .

При  матрица ВКК преобразуется в мат-
рицу Адамара [20].

Из (5) следует, что для построения МДП 
необходимо сформировать ее первую строку .

Элементы первой строки МДП определяются
следующим образом [21]:

(6)

где  – номер столбца МДП; (y)p =
 – номер столбца МДП в p-

ичном виде; ; ;
; ; 

Сложение в выражении (6) выполняется по
модулю p. Данный способ позволяет сформиро-
вать  ансамблей D-кода порядка k.

Следует отметить, что данный способ форми-
рования D-кода рассмотрен нами ранее в [20] при

, а в [21] рассмотрен пример формирования
D-кода при  и .

Последовательности  и 

 называются смежными, если

(7)

где i, j – номера последовательностей в D-коде или
номера строк МДП; ; 
из (6).

Смежные последовательности также являются
комплементарными, и для них справедливо соот-
ношение (2).

Назовем полифазным когерентным дополни-
тельным сигналом (КДС) пачку из p ФКМ-им-
пульсов, кодированных p-парными или смежны-
ми последовательностями D-кода [17].

Аналитическое выражение комплексной оги-
бающей (КО) КДС имеет вид

(8)

где

– огибающая n-го дискрета КДС;  – длитель-
ность дискрета;  - скважность;  –
элементы i-й p-парной последовательности.

Комплексная огибающая КДС в векторной
форме будет иметь следующий вид:

(9)

где  – нулевой

вектор-строка длиной .

3. КОРРЕЛЯЦИОННЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
ПОЛИФАЗНЫХ КОГЕРЕНТНЫХ 

ДОПОЛНИТЕЛЬНЫХ СИГНАЛОВ

Анализ корреляционных характеристик КДС
проведен в [17, 20].

Апериодическая взаимокорреляционная функ-
ция (ВКФ) последовательностей  и  опре-
деляется по формуле

(10)

где  при  так как комплементарные
последовательности, построенные по (5),(6), яв-
ляются ортогональными.
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В векторном виде АКФ полифазного КДС будет иметь вид [17]

(11)
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где  – нулевой
вектор-строка длиной ;

При  получим , и соглас-
но (2):

(12)

а при  получим .
Из (11) и (12) следует, что ширина НЗ АКФ (с

двух сторон от центрального пика АКФ) поли-
фазного КДС равна

и с учетом длительности дискрета Т0 получаем

(13)
Относительная ширина НЗ АКФ определяется по
формуле

(14)

где  – число дискрет в КДС.
Из (14) следует, что

(15)

и при  имеем  [20].

В (1)  (  – целое число), поэто-
му для сигналов, рассмотренных в [6–9], .

Полифазный КДС можно рассматривать как
сигнал, сформированный последовательностью
из ансамбля последовательностей с НЗ АКФ
[10, 20] с параметрами:

где J = γN/p – число последовательностей в ан-
самбле.

Набор последовательностей, формирующих p
КДС и образованных из смежных наборов p-пар-
ных последовательностей D-кода, можно рас-
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1ε !

( ), , ,ZACZ J L Z

сматривать как ансамбль последовательностей с
нулевой зоной корреляции [20] с параметрами

На рис. 1–3 изображены соответственно часть
двумерной функции неопределенности 
трехфазного КДС с числом дискрет в импульсе

 и скважностью , ее сечение плоско-
стью , т.е. АКФ КО КДС при полном согла-
совании фильтра с эхо-сигналом по частоте, а
также сечение плоскостью  (амплитудно-ча-
стотный спектр квадрата КО КДС).

Ширина НЗ АКФ КДС с данными параметрами
в относительных единицах равна . Из
рис. 1 видно, что в районе центрального пика функ-
ция неопределенности имеет ярко выраженную
прямоугольную область нулевой корреляции вдоль
всей оси частот F при , что
обусловлено наличием вектора  в (11). Раз-
мер этой области не зависит от закона манипуля-
ции и рассогласования по частоте, а только от
скважности q. Область нулевой корреляции при

 вблизи от центрального пика
АКФ, обусловленная свойством комплементар-
ных последовательностей (2), наблюдается толь-
ко при полном согласовании фильтра с эхо-сиг-
налом по частоте.

Сечение функции неопределенности КДС
плоскостью  (см. рис. 3) имеет огибающую
вида  с шириной основного лепестка по
нулевому уровню  и внутреннюю гребен-

( ), , .ZCZ p L Z

( ),R Fτ

27N = 3q =
0F =

0τ =

0 54Z T =

( )01 1N T N q− < τ ≤ −
( )1, 2N q−0

00 1T N< τ ≤ −

0τ =
sin x x

( )02 NT

Рис. 1. Функция неопределенности трехфазного КДС.
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чатую структуру. Гребни спектра отстоят друг от
друга по F на величину . Ширина гребней
по нулевому уровню составляет , а об-
щее число гребней в пределах основного лепестка
огибающей амплитудно-частотного спектра квад-
рата КО КДС равно . Между гребнями имеют
место боковые лепестки шириной  по
нулевому уровню, общее число которых равно

.

Нулевая зона АКФ существует только при
полном согласовании фильтра с эхо-сигналом по
частоте Доплера [17]. При рассогласовании ΔF по
частоте в НЗ АКФ вблизи основного пика АКФ
появляются боковые лепестки, максимальный из
которых сравнивается по уровню с максималь-
ным боковым лепестком вне НЗ АКФ при

.

Когерентный дополнительный сигнал пред-
полагается использовать при сопровождении ра-
диолокационных целей в режимах разрешения
для точного измерения (уточнения) частоты До-
плера, когда по предварительному целеуказанию
грубая ее оценка уже известна. При этом устрой-
ство сжатия КДС должно быть многоканальным
по частоте Доплера с необходимой шириной ка-
налов.

( )01 qNT
( )02 pqNT

2 1q −
( )01 pqNT

2p −

00.5F pqNTΔ =

4. УСТРОЙСТВО СЖАТИЯ 
ПОЛИФАЗНЫХ КОГЕРЕНТНЫХ 

ДОПОЛНИТЕЛЬНЫХ СИГНАЛОВ
Для сжатия когерентной последовательности

импульсов обычно используется корреляционно-
фильтровая обработка, при которой сначала уби-
рается модуляция отраженного сигнала, а затем с
помощью быстрого преобразования Фурье (БПФ)
определяется частота Доплера [6, 8].

Структурная схема устройства сжатия полифаз-
ного КДС изображена на рис. 4 и представляет со-
бой эквивалентную структурную схему согласо-
ванного фильтра полифазного КДС при известной
частоте Доплера или эквивалентную структурную
схему согласованного фильтра в одном частотном
канале.

Устройство сжатия состоит из входного реги-
стра на N ячеек памяти, процессора дискретного
Д-преобразования с N входами и N выходами, бло-
ка коммутации (БК),  одинаковых регистров
сдвига на  ячеек памяти и  одинаковых сум-
маторов комплексных чисел, где q – скважность,

 – длина D-кода.
При  получим устройство сжатия двух-

фазного (бинарного) КДС.
Основным элементом данного устройства яв-

ляется процессор дискретного Д-преобразования

1p −
qN 1p −

kN p=
2p =

Рис. 3. Сечение функции неопределенности трехфаз-
ного КДС плоскостью τ = 0.
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Рис. 2. Автокорреляционная функция трехфазного
КДС.
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Рис. 4. Структурная схема одноканального устройства сжатия КДС.
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(процессор ДПД), алгоритм работы которого
описывается следующим математическим выра-
жением:

(16)

где  – вектор отсчетов входного сигнала дис-
кретного Д-преобразования; T – операция транс-
понирования вектора.

Подставляя (5) в (16), получим

(17)

Известно, что матрицу ВКК можно факторизо-
вать методом Гуда [18, 22], т.е. дискретное Д-преоб-
разование (17) может быть сведено к БПФ в базисе
системы функций ВКК (быстрое преобразование
Виленкина-Крестенсона, БП ВК), имеющему вид

(18)

где  – операция кронекеровского произведе-
ния;  – единичная матрица размером ;  –
матрица дискретных экспоненциальных функ-
ций (ДЭФ) размером .

Из выражения (18) следует, что процессор
ДПД в схеме на рис. 4 может быть заменен на про-
цессор БП ВК с добавлением весовых коэффици-
ентов (матрица  в выражении) на входе процес-
сора, являющихся элементами первой строки
МДП . Тогда структурная схема устройства
сжатия полифазного КДС будет иметь вид, изоб-
раженный на рис. 5.

Блок коммутации осуществляет соединение p
из N его входов с p выходами согласно выраже-
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нию (4) или (7), т.е. в соответствии с номерами
строк, в которых располагаются p-парные или
смежные D-коды.

При  алгоритм сжатия полифазных КДС,
изображенный в виде структурной схемы на
рис. 5, преобразуется в алгоритм сжатия бинар-
ных КДС, а процессор БП ВК – в процессор
быстрого преобразования Уолша.

В [23] описано многоканальное устройство
сжатия КДС, которое позволяет одновременно
убирать манипуляцию полифазных импульсных
сигналов, кодированных комплементарными по-
следовательностями, и определять частоту Доплера
в ограниченном доплеровском диапазоне частот по
предварительному целеуказанию. В состав данного
устройства входит процессор быстрого Д-преобра-
зования Фурье (БПДФK, K – число используемых
частотных каналов), в котором применяется совме-
щение алгоритмов БПФ в базисах-матрицах допол-
нительных последовательностей и ДЭФ путем по-
элементного перемножения каждой строки МДП
размером  на каждую из K строк матрицы
ДЭФ размером . Матрица МДП здесь явля-
ется матрицей импульсных характеристик им-
пульсов КДС. Полученная при этом блочная мат-
рица размером  представляет собой набор
матриц импульсных характеристик на K различ-
ных частотах, т.е. строки матрицы ДЭФ играют
роль частотных каналов. В алгоритме БПДФK
факторизуется сама матрица МДП.

Описанное в [23] многоканальное устройство
сжатия КДС можно построить на основе БП ВК,
используя выражение (5). Структурная схема та-
кого устройства представлена на рис. 6. Управля-
емый гетеродин приемного устройства РЛС по
грубой оценке частоты Доплера , полученной в
режиме обнаружения целей, перестраивает свою
частоту так, чтобы значение  попало в частот-
ный диапазон, перекрытый частотными канала-
ми устройства сжатия КДС. Для сжатия КДС в со-
став устройства введем процессор быстрого пре-
образования Виленкина–Крестенсона–Фурье

2p =

N N×
N N×

NK N×

Д̂F

Д̂F

Рис. 5. Структурная схема одноканального устройства сжатия КДС с БП ВК.
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(БП ВКФK, K – число используемых частотных
каналов), в котором применяется совмещение ал-
горитмов БПФ в базисах системы функций ВКК
и ДЭФ путем поэлементного перемножения каж-
дой строки матрицы ВКК размером ,

 (строки матрицы удлинены
повторением каждого элемента или дополнением
нулями), на каждую из K строк матрицы ДЭФ
размером .

Комплексную огибающую отраженного от це-
ли сигнала можно записать в виде

где  – КО КДС (8). На входной регистр сдви-
га устройства сжатия сигнал подается с выходов
аналого-цифрового преобразователя в квадра-
турных каналах. Переходя от аналоговых вели-
чин к дискретным, т.е. при 

  – рассогласо-
вание между частотными каналами, ,

, получим КО эхо-сигнала в дискрет-
ном виде:

Следовательно, матрица ДЭФ должна иметь раз-
мер .

Так как МДП имеет N столбцов, а число столб-
цов матриц МДП и ДЭФ должно быть равно, то
строки матрицы МДП и импульсы КДС необхо-
димо удлинить, например, за счет повторения
каждого отсчета  раз или допол-
нением нулями.

N L×
( )( )1 1L N p q= − +

L L×

( ) ( ) ( )Д Д
ˆ ˆ, exp 2 ,S t F S t j F t= − π� �

( )S t�

( ) 01 ,nt t n T→ = −
( )Д Д

ˆ ˆ 1 ,
k

F F k F→ = − Δ 01F LTΔ =
1,2,...,n L=

1,2,...,k K=

( ) ( ) ( ) ( )( )2, exp 1 1 .S n k S n j n k
L
π= − − −� �

L L×

( )1 1L N p q= − +

Тогда дискретное Д-преобразование Фурье
(ДПДФK) будет иметь вид

(19)

где  – вектор отсчетов удлиненного входного
сигнала;

, – диагональная матрица с эле-
ментами из k-й строки матрицы ДЭФ, входящая в
состав блочной матрицы ;  – МДП с
удлиненными строками.

Учитывая (5), из (19) получим дискретное пре-
образование Виленкина–Крестенсона–Фурье
(ДП ВКФK):

(20)

где  – матрица ВКК с удлиненными строка-

ми;  – диагональная матрица с эле-

ментами из первой строки матрицы .
Из [18] известно, что повторение столбцов

матрицы ВКК размером  ( )  раз
эквивалентно прореживанию строк матрицы
ВКК размером  ( ) до прямоугольной
матрицы размером . То есть в (20) матрицу

 можно заменить на матрицу ВКК размером

( ),1 , 1 2 1,
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L L× k lL p +=
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Рис. 6. Структурная схема многоканального устройства сжатия КДС с БП ВКФK.
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, факторизовать ее, а необходимые значения
спектра сигнала брать с известных нам прорежен-
ных номеров строк.

Таким образом, из (20) получим выражение
для БП ВКФK:

(21)

где  – слабозаполненная матрица из алгоритма
факторизации Гуда (18), 

При  БП ВКФK преобразуется в быстрое
преобразование Уолша–Фурье (БП УФK) и

 [10]. Для достижения максимальной
эффективности БПФ размер матрицы ДЭФ должен
быть равен степени двойки. Для этого введем вели-
чину , где  – операция округле-

ния числа x к большему. Тогда .
Прямоугольная матрица в (20)

получена из матрицы Адамара  размером 
в (21) путем прореживания ее строк, где

 – матрица Адамара размером ,
 – операция выделения целой части числа x.
Диагональная матрица в (20) и (21) имеет вид

где . Процессор БП УФK имеет NK
выходов (прореженные строки). Первые N выхо-
дов представляют собой результат перемножения
матрицы импульсных характеристик, т.е. МДП,
на отсчеты входного сигнала процессора в первом
частотном канале, вторые N выходов – во втором
частотном канале, и т.д., последние N выходов –
в K-м частотном канале. Блок коммутации в каж-
дом частотном канале осуществляет соединение
двух из N его входов с двумя выходами в соответ-
ствии с номерами строк, в которых располагаются
парные или смежные последовательности D-кода.
В сумматоре каждого канала выполняется сложе-
ние отсчетов АКФ импульсов КДС за счет за-
держки отсчетов одной из АКФ в регистре сдвига
на период следования импульсов qL. По номеру
порогового устройства (ПУ) (см. рис. 6) в котором
превышен порог, определяется доплеровский
сдвиг частоты:

где  – номер ПУ.
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ
В данной работе предложен способ формиро-

вания полифазного радиолокационного сигнала
с НЗ АКФ, при этом данный сигнал представляет
собой пачку из p ФКМ-импульсов, кодированных
p-ичными комплементарными последовательно-
стями и называется когерентным дополнитель-
ным сигналом. НЗ АКФ имеет место только при
полном согласовании фильтра с эхо-сигналом по
частоте Доплера. При рассогласовании по частоте
уменьшается уровень основного пика АКФ и в
НЗ АКФ появляются боковые лепестки. Рас-
смотрено многоканальное устройство сжатия
данного сигнала. Показано, что способ форми-
рования D-кода позволяет для сжатия сигнала в
согласованном фильтре использовать алгоритмы
быстрого преобразования.
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Приведены результаты исследований алгоритмов итеративного посимвольного приема кодов-про-
изведений (блоковых турбокодов), формируемых с использованием составляющих низкоплотност-
ных кодов на основе конечных геометрий (Евклидова геометрия, проективная геометрия). Даны ре-
зультаты моделирования и сравнительного анализа данных алгоритмов итеративного приема для
ряда рассматриваемых кодов-произведений при наличии канальной помехи в виде аддитивного бе-
лого гауссовского шума.

DOI: 10.31857/S0033849420060212

ВВЕДЕНИЕ

Коды, корректирующие ошибки, используют-
ся для повышения помехоустойчивости передачи
информации по проводным и беспроводным ка-
налам [1, 2]. Кодовые конструкции под названи-
ем коды-произведения (блоковые турбокоды [3])
рассматриваются как одни из наиболее эффек-
тивных относительно вероятностных характери-
стик [3, 4]. Эти коды входят в ряд принятых стан-
дартов, например, для спутниковых систем связи
(IESS-15, IESS-315), для широкополосного досту-
па IEEE 802.16 [5].

Коды-произведения формируются на основе
последовательного объединения составляющих
блоковых кодов [1–3]. Для сигнальных конструк-
ций, соответствующих этим кодам, разработаны
алгоритмы приема, реализующие принцип деко-
дирования для турбокодов (далее – турбодекоди-
рование) [3, 6–8]. Суть данных алгоритмов заклю-
чается в итеративном выполнении этапов обработ-
ки входных реализаций для составляющих кодов.
Это приводит к существенному упрощению про-
цедур приема по сравнению с процедурами опти-
мального приема. Анализ и моделирование этих
алгоритмов приема показал их эффективность по
сравнению с известными схемами помехоустой-
чивого кодирования, включая сверточные коды.
При увеличении информационных объемов ко-
дов-произведений и применении алгоритмов
итеративного приема достигаются вероятност-

ные характеристики при приеме, близкие к пре-
дельным теоретическим характеристикам [2, 4, 8].

Сложность разработанных алгоритмов итера-
тивного приема кодов-произведений определяется
сложностью алгоритмов приема составляющих
блоковых кодов. Класс составляющих кодов, удо-
влетворяющих условию низкой сложности алго-
ритмов приема, ограничен – используются блоко-
вые коды Хэмминга, коды с обобщенной провер-
кой на четность [3, 4, 8].

Открытой является проблема расширения
класса кодов-произведений с вариацией пара-
метров, определяющих перспективность их ис-
пользования в приложениях. Для решения этой
задачи в работах [9, 10] рассмотрен подход фор-
мирования ряда производных кодов-произведе-
ний на основе порождающего кода-произведения
путем укорочения информационных объемов,
длин кодовых слов и вариации кодовых скоро-
стей. Для данного ряда производных кодов-про-
изведений разработаны алгоритмы итеративного
приема, являющиеся модификациями разрабо-
танных алгоритмов итеративного приема, реали-
зующих принцип турбодекодирования.

Другое направление расширения класса ко-
дов-произведений основано на использовании
составляющих блоковых низкоплотностных ко-
дов [2, 4], в частности, кодов конечных геометрий
(Евклидова и проективная геометрии) [11, 12].
Для этих составляющих кодов известны алгорит-
мы итеративного приема, основанные на органи-
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зации ортогональных соотношений относитель-
но кодовых символов. Низкоплотностные коды
входят в состав помехоустойчивых кодов CCSDS
[13], рекомендованных для спутниковых инфор-
мационных систем.

Перспективным направлением является ис-
пользование составляющих блоковых кодов, за-
даваемых в недвоичных полях [1, 2, 4, 12].

Актуальной задачей является разработка алго-
ритмов приема для данного класса кодов-произ-
ведений, а также исследование и сравнительный
анализ их вероятностных характеристик и слож-
ности реализации.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Кодовые слова кода-произведения на основе

составляющих кодов ,  с параметрами
 и  эквивалентны двумерной

матрице: ее строки – кодовые слова кода ,
столбцы – кодовые слова кода  [1]. Здесь  –
длина кодовых символов, информационный объ-
ем и минимальный вес Хэмминга кодовых слов
кодов. Для кода-произведения , ,
минимальный вес Хэмминга , кодовая
скорость .

Алгоритмы оптимального приема сигналов,
соответствующих коду с параметрами , ос-
нованы на реализации -корреляторов при на-
личии аддитивного белого гауссовского шума
(АБГШ) [5]. Для  исполнение алгоритмов
оптимального приема в реальном времени пред-
ставляет сложную проблему [1].

Для кодов-произведений на основе простых
составляющих блоковых кодов ,  (коды Хэм-
минга, коды с обобщенной проверкой на чет-
ность) разработаны алгоритмы итеративного
приема [3, 4, 6, 8], реализующие принцип турбо-
декодирования. Эти алгоритмы по сравнению с
алгоритмами оптимального приема имеют суще-
ственно меньшую сложность реализации при не-
значительных энергетических потерях. Итерация
включает выполнение двух этапов. На первом
этапе на основе отсчетов входной реализации и
априорных вероятностей относительно кодовых
символов вычисляются апостериорные вероят-
ности приема для символов кода  (прием по го-
ризонтали) [3, 6]. Функционалы от вычисленных
апостериорных вероятностей принимаются как
априорные вероятности для кодовых символов и
используются на втором этапе итерации при вы-
числении апостериорных вероятностей символов
кода  (прием по вертикали). После выполнения
задаваемого числа итераций принимаются реше-
ния относительно кодовых символов кода-произ-
ведения.

1C 2C
( )1 1 1, ,n k d ( )2 2 2, ,n k d
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1 2N n n= 1 2K k k=
мин 1 2D d d=

R K N=

( ), ,n k d
2k

1k @
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Для кодов-произведений на основе составля-
ющих низкоплотностных кодов можно приме-
нить другой ряд алгоритмов итеративного прие-
ма, разработанных для низкоплотностных кодов
[2, 4]. Обоснование этого утверждения основано
на том факте, что эти коды-произведения также
входят в класс низкоплотностных кодов [11]. Ни-
же рассматриваются составляющие низкоплот-
ностные коды конечных геометрий (Евклидова и
проективная геометрии) [1, 4].

Суть задачи – разработка и исследование вероят-
ностных характеристик алгоритмов итеративного
приема сигнальных конструкций, соответствующих
кодам-произведениям на основе составляющих
низкоплотностных кодов конечных Евклидовой и
проективной геометрий. Приведены результаты мо-
делирования алгоритмов итеративного приема при
наличии модели канальной помехи в виде АБГШ
для ряда исследуемых кодов-произведений.

2. НИЗКОПЛОТНОСТНЫЕ КОДЫ 
КОНЕЧНЫХ ГЕОМЕТРИЙ 

И КОДЫ-ПРОИЗВЕДЕНИЯ НА ИХ ОСНОВЕ
Ниже приведены описания низкоплотных ко-

дов на основе конечной Евклидовой геометрии и
конечной проективной геометрии.

Пусть  – -мерная конечная Евкли-
дова геометрия над полем ,  – положи-
тельные целые числа [1]. Эта геометрия содержит

-точек, эквивалентных векторам с -компо-
нентами поля . Геометрия  содер-
жит  линий c -точками в
своем составе и рассматривается как расширение
поля  над  [1, 15]. Пусть  – прими-
тивный элемент поля , множество

 эквивалентно -точкам геомет-
рии . Пусть  – линейно независи-
мые точки, множество точек 
определяет линию, проходящую через 1 и .
Пусть  – матрица с элементами из ,
строки которой эквивалентны линиям геометрии

. Эта матрица является проверочной
матрицей низкоплотностного кода геометрии

, она содержит 

строк и  столбцов. Строки и столбцы
матрицы  имеют вес Хэмминга  и

 соответственно.
Низкоплотностные коды Евклидовой геомет-

рии  являются циклическими кодами с
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порождающим многочленом  [1]. Длина
кодовых слов равна , минимальный вес
Хэмминга , размерность  определяется
степенью многочлена . Пусть  – прими-
тивный элемент поля , элемент  являет-
ся корнем  тогда и только тогда, когда вы-
полняется условие [1]:

(1)

(2)

(3)

Здесь   – коэффициенты при
разложении (3) показателя степени  элемента ;

 – остаток  по модулю .
Приведем описание класса низкоплотностных

кодов проективной геометрии  над полем
. Пусть  – примитивный элемент поля

, являющийся расширением поля
. Рассмотрим элемент

Порядок элемента  равен , множество

 представляет поле . Рас-
смотрим множество элементов  и
разбиение поля  на непересекающиеся
подмножества , .
Геометрия  содержит  точек, эквива-
лентных элементам  в виде вектора с -
компонентами поля . Множество точек

 определяет линию, проходящую че-

( )EGg x
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рез линейно независимые точки . Здесь
 – элементы поля , не равные нулю од-

новременно. Геометрия  содержит

линий из  точек. Пусть  матрица
над полем , строки которой эквивалентны ли-
ниям геометрии . Матрица  явля-
ется проверочной матрицей низкоплотностного ко-
да геометрии , она содержит  строк и 
столбцов. Строки и столбцы  имеют вес
Хэмминга  и  соот-
ветственно.

Низкоплотностные коды на основе геометрии
 с проверочной матрицей  явля-

ются циклическими и определяются порождаю-
щим многочленом  [1]. Пусть  – прими-
тивный элемент поля , элемент 
( ,  кратно ) является кор-
нем  тогда и только тогда, когда выполняет-
ся условие [1]:

Здесь ,  – остаток деления  на
; вес  определяется соотноше-

ниями (2), (3).
В табл. 1 приведены параметры , а

также степени примитивного элемента  для по-
рождающих многочленов  и , полу-
ченные для ряда кодов  и . Ко-
ды-произведения на основе низкоплотностных
кодов геометрий ,  с параметра-
ми  и  входят в класс низкоплотностных кодов
с параметрами  и  [1]. В табл. 2 приведены

( ),( )i jα α
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Таблица 1. Параметры низкоплотностных кодов геометрий EG  и PG

Примечание:  – примитивный элемент поля .

Показатели 

степеней 

EG 15 7 5 4 4 1, 3

EG 63 37 9 8 8 1, 3, 5, 7, 21

PG 21 11 6 5 5 1, 3, 9

PG 73 45 10 9 9 7, 21, 35

( ,2 )sm ( ,2 )sm

( ,2 )sm n k d NJ DJ iα
2(2,2 )
3(2,2 )

( )
23,2

( )
33,2

α (2 )msGF
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параметры  для кодов-произведе-
ний на основе рассматриваемых низкоплотност-
ных кодов.

Далее рассмотрим наиболее эффективные ал-
горитмы итеративного посимвольного приема
низкоплотностных кодов – алгоритм BP (belief
propagation) и алгоритм APP (a’posteriori probabil-
ity) и их модификации [2, 4, 16].

Обозначим  про-
верочную матрицу низкоплотностного кода
( ) с кодовыми словами .
Пусть  – дискретная реализа-
ция с отсчетами  с выхода демодулято-
ра сигналов. Здесь  – сигнальные составляю-
щие, соответствующие сигналам с двоичной фа-
зовой манипуляцией (ФМ2),  – помеховые
составляющие, . Введем обозначе-
ние  – “жесткие” решения:

 при условии  и  в противном
случае.

Низкоплотностные коды конечных геометрий
обладают свойством организации ортогональных
проверочных соотношений для символов  кодо-
вых слов  [1, 4]. Пусть  – мно-
жество номеров кодовых символов объемом

, образующих -е проверочное соотноше-
ние;  – множество  без -го символа;

 – множество проверочных ор-
тогональных соотношений для кодового символа

 объемом ;  – множество ортого-
нальных соотношений  без -й проверки.
Для рассматриваемых низкоплотностных кодов
выполняются условия , .

3. АЛГОРИТМ 
ИТЕРАТИВНОГО ПРИЕМА BP

Итерация алгоритма BP включает следующие
шаги обработки  [1, 11, 12].

мин
, , , ,N DN K D J J

( ;0 ;0 )liH h l n k i n= ≤ < − ≤ <

,n k 0 1 1( , ,..., )nB b b b −=
�

0 1 1( , ,..., )nY y y y −=
�

i i iy s n= +
is

in
0,1,..., 1i n= −

0 1 1( , ,..., )nx x x x −=�

0ix = 0iy ≥ 1ix =

ib
B
�

( ) ( : 1)miN m i h= =

( )NJ m m
( )N m l ( )N m l

( ) ( : 1)mlD l m h= =

lb ( )DJ l ( ) /D l m
( )D l m

( )N NJ m J= ( )D DJ l J=

Y
�

Инициализация. Устанавливаются начальные
значения величин ,  i = 0, 1, ...,

.
Шаг 1. Вычисляются “жесткие” решения

(4)

Для каждой ортогональной проверки  вы-
числяются величины 

(5)

(6)

Операция сложения  в (5), (6) осуществляется в
поле .

Шаг 2. На основе  вычисляются величины 

(7)

Шаг 3. При невыполнении требуемого числа
итераций выполняется шаг 1 следующей итера-
ции, иначе принимается решение относительно
кодовых символов  с использованием величин 

(8)

Принимается решение , если , иначе
.

Алгоритм ВР осуществляет параллельное ис-
пользование величин  для вычисления  при
реализации (7), т.е. на шаге 1 вычисляется множе-
ство  и после этого выполняется шаг 2. Моди-
фикация этого алгоритма (m-ВP) заключается в по-
следовательном использовании величин  при
вычислении , т.е. шаг 2 выполняется после опре-
деления очередного значения , }.
При этом не требуется память для множества ,
что упрощает реализацию алгоритма m-ВP по от-
ношению к ВР.

При реализации итерации алгоритмов ВР и m-
ВP объем требуемых вычислительных операций
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Таблица 2. Параметры кодов-произведений на основе низкоплотностных кодов геометрий EG  и PG

Составляющий 
код

EG 225 49 25 4 8 0.22

EG 3969 1369 81 8 16 0.34

PG 441 121 36 5 10 0.27

PG 5329 2025 100 9 18 0.38

( ,2 )sm ( ,2 )sm

N K
мин

D NJ DJ R

2(2,2 )
3(2,2 )
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определяется вычислением (4)–(8) и оценивается
соотношением . Объем требуемой
памяти для алгоритма BP равен ,
для алгоритма m-ВP равен .

4. АЛГОРИТМ 
ИТЕРАТИВНОГО ПРИЕМА APP

При применении алгоритма АРР вычисляются
ошибки  ( ) для кодовых символов ,
оценка  задается соотношением [11]

(9)
Алгоритм АРР включает следующие шаги обра-
ботки  [4, 11].

Инициализация. Полагается . На основе
“жестких” решений  вычисляются величины 
(сложение осуществляется в поле )

(10)

Шаг 1. Вычисляются величины 

(11)

Здесь  – номер ортогональной
проверки относительно .

Шаг 2. На основе  вычисляются величи-
ны 

(12)

Шаг 3. С использованием  вычисляются ве-
личины

(13)
Шаг 4. Если не выполняется условие на оста-

новку работы алгоритма, то осуществляется сле-
дующая итерация, начиная с шага 1. В противном
случае вычисляется оценка значения 
ошибки 

(14)

При условии  полагается , в
противном случае . Оценка кодового симво-
ла  ( ) вычисляется с использова-
нием соотношения (9).

Алгоритм АРР осуществляет параллельное ис-
пользование величин  для вычисления , т.е. на
шаге 2 вычисляется множество  и после этого
реализуется шаг 3. Модификация этого алгорит-
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ма (m-APP) заключается в реализации последова-
тельного использования величин  при вычисле-
нии , т.е. шаг 3 реализуется после вычисления
очередного значения , , не требуя
вычисления множества . В этом случае не тре-
буется памяти для хранения множества , что
упрощает сложность реализации алгоритма m-
APP по отношению к алгоритму АРР.

При реализации итерации алгоритмов АРР и
m-APP объем требуемых вычислительных опера-
ций определяется вычислением (10)–(14) и оцени-
вается выражением , объем требуе-
мой памяти для алгоритма APP равен ,
для алгоритма m-APP .

Таким образом, сравнивая приведенные выше
значения ВВР и , делаем вывод, что относи-
тельно требуемого объема вычислительных опе-
раций алгоритм APP (m-APP) более эффективен
(в два раза) алгоритма BP (m-ВP). Относительно
требуемого объема памяти алгоритм m-APP явля-
ется наиболее эффективным, при его реализации
требуется в  раз меньше памя-
ти по сравнению с алгоритмом m-ВP.

5. РЕЗУЛЬТАТЫ МОДЕЛИРОВАНИЯ

На рис. 1–5 приведены результаты моделиро-
вания алгоритмов BP, m-BP, APP и m-APP для ря-
да кодов-произведений на основе низкоплот-
ностных EG- и PG-кодов, параметры которых
приведены в табл. 2. Кривые на рисунках соответ-
ствуют зависимостям вероятности ошибки на бит

 от отношения Eб/N0 для сигналов ФМ2 при на-
личии АБГШ с односторонней спектральной плот-
ностью . Здесь Eб – энергия сигналов на 1 бит.

iE
iL

iE 0,1,..., 1i n= −
{ }iE

{ }iE

APP 2 D NB J J n≅
АРР 2 DnJΠ ≅

mАРР DnJΠ ≅

APPB

mBР mАРР 2 NJΠ Π ≅

бP

0N

Рис. 1. Вероятности  приема сигналов ФМ2, соот-
ветствующих коду-произведению на основе ЕG -кода
(15,7): 1 – алгоритм итеративного приема BP (20 ите-
раций); 2 – алгоритм итеративного приема m-BP
(20 итераций); 3 – граница случайного кодирования.
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При моделировании производилась интер-
вальная оценка  путем вычисления частности

, где  – число ошибочных символов в после-
довательности переданных символов . Требуе-
мый объем  определялся размером доверительно-
го интервала [ ], вероятностью ,
доверительной вероятностью  [17].

На рис. 1 приведены значения  для кода-
произведения на основе EG-кода (15,7) ( ,

, , кодовая скорость ) для
алгоритмов приема BP и m-ВP. Видно, что при-
менение алгоритма m-ВP определяет энергетиче-
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ский выигрыш до 0.1 дБ по отношению к алгорит-
му приема ВР. Энергетический выигрыш дости-
гал значений до 0.1…0.2 дБ при использовании
алгоритма m-BP по отношению к алгоритму BP и
алгоритма m-APP по отношению к алгоритму
APP также и для других кодов-произведений, па-
раметры которых приведены в табл. 2.

На рис. 2а приведены вероятности ошибки 
при использовании алгоритмов m-BP и m-APP
для кода-произведения на основе EG-кода (15,7)
при применении пяти итераций (кривая 2 для m-
APP, кривая 4 для m-BP) и 20 итераций (кривая 3
для m-APP, кривая 5 для m-BP). Кривая 1 соот-
ветствует верхней границе Pб случайного кодиро-
вания [1, 9], граница показывает существование
кода с приведенными параметрами ,

 с вероятностными характеристиками,
определяемыми соотношениями [18]
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Здесь , переходные вероятности
 определяются вероятностями ошибки для

дискретно-непрерывного канала АБГШ.
Видно, что увеличение числа итераций приво-

дит к уменьшению вероятности  при фиксиро-
ванном значении Eб/N0 = 4.1 дБ (табл. 3).

Таким образом, для этого кода-произведения
алгоритм m-BP является более эффективным по
сравнению с алгоритмом m-APP – энергетиче-
ский выигрыш для пяти итераций и  до-
стигает 0.5 дБ. Для 20 итераций эти алгоритмы
практически эквивалентны по помехоустойчиво-
сти. Выше отмечалось, что алгоритм m-APP в два
раза эффективнее алгоритма m-BP по требуемому
числу вычислительных операций, также следует
отметить, что он для данного кода-произведения
в восемь раз эффективнее по требуемой памяти
( ). Кривая 5 для алгоритма m-ВP и кривая 3
для m-APP близки к границе  случайного коди-
рования – для  различие не превышает
1.4 дБ.

На рис. 2б приведены вероятности  для кода-
произведения на основе PG-кода (21,11)
( , , , ). Кривая 1
соответствует границе  случайного кодирова-
ния для этого кода-произведения. Кривые 2 и 3
соответствуют применению алгоритма приема m-
APP): для пяти итераций значение  = 10–5 до-
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Рис. 2. Вероятности  приема сигналов ФМ2, соот-
ветствующих коду-произведению на основе EG-кода
(15,7) (а) и PG-кода (21,11) (б): 1 – граница случайного
кодирования; 2 – алгоритм m-APP (пять итераций);
3 – алгоритм m-APP (20 итераций); 4 – алгоритм m-BP
(пять итераций); 5 – алгоритм m-BP (20 итераций).
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Таблица 3. Значения  для кода-произведения на ос-
нове EG-кода (15,7) (Eб/N0 = 4.1 дБ)

Количество 
итераций m-BP m-APP

20 10–5 3 × 10–5

5 3 × 10–5 3 × 10–4

бP
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стигается при Eб/N0 = 3.3 дБ, для 20 итераций при
Eб/N0 = 3.2 дБ. Кривые 4 и 5 соответствуют приме-
нению алгоритма m-BP: для пяти итераций значе-
ние  = 10–5 достигается при Eб/N0 = 3.1 дБ, для
20 итераций при Eб/N0 = 2.8 дБ. Таким образом,

для  различие кривой 5 по отношению к
кривой 1 для границы случайного кодирования
не превышает 1 дБ. Следует отметить, что для рас-
сматриваемого кода-произведения алгоритм m-
APP по сравнению с m-BP в 10 раз эффективнее
по требуемой памяти ( ).

На рис. 3 приведены вероятности  для кода-
произведения на основе EG кода (63,37) ( ,

, , ). Кривая 1 соответ-
ствует границе случайного кодирования для этого
кода-произведения. Кривые 2 и 3 соответствуют
применению алгоритма приема m-APP: для 5 ите-
раций значение  = 10–5 достигается при Eб/N0 =
= 2.3 дБ, для 20 итераций при Eб/N0 = 1.9 дБ. Кри-
вые 4 и 5 соответствуют применению алгоритма
m-BP, эти кривые практически совпадают с соот-
ветствующими кривыми 2 и 3 для m-APP. Для

 различие наиболее эффективной веро-
ятностной кривой 5 по отношению к кривой 1
границы случайного кодирования не превышает
1.6 дБ. Кривая 6 соответствует известному сверточ-
ному коду с эквивалентной кодовой скоростью

 (длина кодового ограничения , алгоритм
приема Витерби) [9]. Для = 10–5 и реализации
20 итераций энергетический выигрыш кода-про-
изведения по сравнению с этим сверточным ко-
дом составляет 2.0 дБ. Для рассматриваемого ко-
да-произведения алгоритм m-APP по отношению
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к алгоритму m-BP в 16 раз эффективнее по требу-
емой памяти ( ).

На рис. 4 приведены вероятности  для кода-
произведения на основе PG кода (73,45) ( ,

, , ). Кривая 1 соответ-
ствует границе случайного кодирования для этого
кода-произведения. Кривые 2 и 3 соответствуют
применению алгоритма приема m-APP: для пяти
итераций значение  = 10–5 достигается при
Eб/N0 = 2.4 дБ, для 20 итераций при Eб/N0 = 1.95 дБ
(практически совпадает с вероятностными харак-
теристиками кривой 6 для наиболее эффективного
низкоплотностного кода AR4J c кодовой скоро-
стью 1/2 (параметры кода (4096.2048)) в составе
класса помехоустойчивых кодов, рекомендован-
ных для использования в спутниковых системах
связи [13]). Кривые 4 и 5 соответствуют примене-
нию алгоритма m-BP, эти кривые практически
совпадают с соответствующими кривыми 2 и 3
для m-APP. Вероятностные кривые 3 и 5 близки к
теоретической границе 1 – для  различие
не превышает 1.65 дБ. Для рассматриваемого ко-
да-произведения алгоритм m-APP по сравнению
с алгоритмом m-BP в 18 раз эффективнее по тре-
буемой памяти ( ).

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Таким образом, представлены результаты ис-
следований вероятностных характеристик и
сложности алгоритмов приема для сигналов
ФМ2, соответствующих кодам-произведениям,
особенностью которых является то, что они фор-
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Рис. 4. Вероятности  приема сигналов ФМ2, соот-
ветствующих коду-произведению на основе PG-кода
(73,45): 1 – граница случайного кодирования; 2 – ал-
горитм m-APP (пять итераций); 3 – алгоритм m-APP
(20 итераций); 4 – алгоритм m-BP (пять итераций);
5 – алгоритм m-BP (20 итераций); 6 – вероятность
ошибки для низкоплотностного кода AR4J c кодовой
скоростью 1/2 [13].
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Рис. 3. Вероятности  приема сигналов ФМ2, соот-
ветствующих коду-произведению на основе EG-кода
(63,37): 1 – граница случайного кодирования; 2 – ал-
горитм m-APP (пять итераций); 3 – алгоритм m-APP
(20 итераций); 4 – алгоритм m-BP (пять итераций);
5 – алгоритм m-BP (20 итераций); 6 – вероятность 
для сверточного кода с кодовой скоростью 1/3, алго-
ритм приема Витерби [18].
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мируются на основе составляющих низкоплот-
ностных кодов и также являются низкоплотност-
ными кодами. Вследствие этого можно применить
алгоритмы итеративного приема, разработанные
для общего класса низкоплотностных кодов, в
частности, алгоритмы ВР, APP и их модифика-
ции m-ВP и m-APP. Приведены результирующие
параметры рассматриваемых кодов-произведе-
ний (длительность кодовых слов, информацион-
ный объем, минимальный вес Хэмминга, кодовая
скорость), формируемых с использованием ряда
составляющих низкоплотностных кодов на основе
конечной Евклидовой и проективной геометрий.

Для ряда рассматриваемых кодов-произведе-
ний проведено моделирование алгоритмов итера-
тивного приема. Показано, что алгоритм m-ВP
(m-APP) более эффективен по сравнению с алго-
ритмом ВР (APP). Наиболее эффективным отно-
сительно вероятностных характеристик является
алгоритм m-BP, однако относительно требуемых
при реализации объема вычислительных опера-
ций и объема памяти наиболее эффективен алго-
ритм m-APP. Показано также, что для кодов-про-
изведений из рассматриваемого ряда с кодовой
скоростью  алгоритмы итеративного прие-
ма m-BP и m-APP практически эквивалентны.

Вероятностные кривые для алгоритма m-BP и
m-APP (20 итераций) близки к вероятностным
кривым верхней границы случайного кодирова-
ния. Энергетический выигрыш для кода-произ-
ведения с кодовой скоростью 1/3 по сравнению
со сверточным кодом с эквивалентной кодовой
скоростью при  = 10–5 составляет 2.4 дБ.
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Представлен способ определения частотного и временного сдвигов фазоманипулированного по
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ВВЕДЕНИЕ
В системах гидро- и радиолокации широко

применяются сложные дискретно-кодированные
сигналы, что является эффективным средством
обеспечения высокой разрешающей способности и
помехозащищенности, устранения противоречия
между разрешающей способностью и дальностью
действия, а также обеспечения работоспособности
в условиях многолучевого распространения (см.,
например, [1]). Однако широкополосный сигнал
подвержен доплеровской деформации, из-за чего
трудно однозначно определить задержку сигнала
τ (задержка меняется со временем и требуется
знать, какая именно часть сигнала используется)
и сдвиг частот ν в его спектре (различные частоты
имеют разный сдвиг). Совместно временной τ и
частотный ν сдвиги можно определить, вычисляя
взаимную функцию неопределенности (ВФН)
для принятого сигнала и опорного, согласован-
ного с принимаемым. По отношению к сложным
широкополосным сигналам применима широко-
полосная ВФН [2, 3]. Известны также способы
обработки, инвариантные относительно сжатия
(расширения) сигналов [4].

Однако непосредственное применение упомя-
нутых способов определения времячастотного
сдвига технически трудно реализуемо и требует
значительной вычислительной мощности. По-
этому существующие средства измерения τ и ν ба-

зируются преимущественно на сегментно-филь-
тровой обработке, когда сигнал большой дли-
тельности разбивается на сегменты, длительность
которых такова, что набег фазы при максималь-
ном доплеровском сдвиге частоты не превышает
π [1, 5, 6]. По каждому из сегментов сначала вы-
числяется взаимная функция корреляции (ВФК)
с соответствующим сегментом опорного сигнала,
а затем выполняется быстрое преобразование
Фурье (БПФ) полученного ряда значений ВФК.

В данной работе рассмотрены механизм дей-
ствия и способ реализации измерителя времяча-
стотного сдвига сигналов с периодической псевдо-
случайной фазовой манипуляцией в присутствии
доплеровской деформации и в условиях многолу-
чевого распространения. Способ измерения рас-
считан на применение в когерентно-импульсных
системах ближней локации с цифровой последе-
текторной (после синхронного детектирования)
обработкой средствами программируемой логи-
ки. Задача совместного определения временного
θ и частотного ν сдвигов решается на основе
предложенной авторами двухэтапной корреля-
ционно-спектральной схемы вычисления ВФН
для принимаемого сигнала и опорного, зондиру-
ющего сигнала, повторяющего закон модуляции.
Представлены результаты численного моделиро-
вания измерителя. Дана оценка помехозащищен-
ности и точности измерения θ и ν.

УДК 621.396.96

ТЕОРИЯ И МЕТОДЫ
ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ
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1. ВЗАИМНАЯ ФУНКЦИЯ 
НЕОПРЕДЕЛЕННОСТИ 

МНОГОКОМПОНЕНТНОГО СИГНАЛА
В ПРИСУТСТВИИ 

ДОПЛЕРОВСКОЙ ДЕФОРМАЦИИ

Будем полагать, что сигнал источника

(1)

(здесь и далее сигналы рассматриваются как ана-
литические) имеет несущую частоту f0 и дискрет-
но-кодированную огибающую

(2)

в виде периодически повторяющейся бинарной
М-последовательности (псевдослучайной после-
довательности, ПСП)

(3)

образованной импульсными дискретами A0(t) с
длительностью Δt. Правило кодирования задается
весовыми коэффициентами W = {wi} (wi = ±1).
Период повторения T = L Δt, где L – длина ПСП.

Если излученный сигнал распространяется в
неоднородной, содержащей отражающие объек-
ты среде, то в точку приема он приходит в виде
многокомпонентного сигнала

Число N и свойства составляющих sn(t) в s(t) зави-
сят от условий распространения. В отсутствие по-
мех каждая из принимаемых компонент имеет вид

(4)

где знак тильда “~” над s0 указывает на возможные
искажения в приемо-передающей аппаратуре и на
пути распространения, Δtn (n = 1…N) – задержка
сигнала от n-го отражающего объекта, γ = γn – па-
раметр доплеровской деформации (γ = 1 + β, β =
= 2v/c), v = vn – проекция вектора скорости n-го
объекта на направление прихода, с – скорость
распространения сигнала. При непрерывной пе-
риодической модуляции ни одна из задержек Δtn
не превышает длительности периода зондирова-
ния T. В случае, когда скорость v постоянна, фор-
ма составляющих принятого сигнала sn(t) повто-
ряет форму зондирующего s0(t), и тогда
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Подстановка (1) и (2) в (4) дает

Здесь Δfn = f0βn – частота Доплера,

– модуль комплексной огибающей, образован-
ный суммой

периодически повторяющихся и задержанных на
время Δtn кодовых последовательностей с соот-
ветствующим (2) и (3) правилом кодирования
дискретов An(t). Таким образом, эффект Доплера
в принятом сигнале имеет двоякое проявление:
1) изменяются длительность дискрета Δt модули-
рующей ПСП и период модуляции Tc = T/γ;
2) появляются вариации, обусловленные изме-
нением мгновенной фазы Δϕn из-за частотного
сдвига Δfn (Δϕn1 = 2πΔfnt) и переменной задержки
Δtn (Δϕn2 = 2πf0γnΔtn):

В общем случае к этому нужно добавить воз-
никающие в приемо-передающей аппаратуре и в
среде распространения изменения формы дис-
кретов An(t), однако здесь влияние формы дис-
кретов на результат измерений не рассматривает-
ся, а сами импульсы An(t) считаются прямоуголь-
ными и имеющими амплитуду An.

Совместно частотный и временной сдвиги
можно найти, вычисляя взаимную функцию не-
определенности

(5)

принимаемого s(t) и опорного s0(t) сигналов, для
чего обычно используются цифровые методы вы-
числений, требующие значительных вычислитель-
ных ресурсов, особенно применительно к задачам
реального времени. При когерентно-импульсной
локации требованию реального времени можно
удовлетворить, если цифровую обработку выпол-
нять после синхронного детектирования. Тогда
вместо (5) будем иметь дело с функцией неопре-
деленности

(6)
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для комплексных амплитуд принимаемого сиг-
нала –

содержащего N составляющих –

и опорного сигнала –

Последний соответствует одному периоду T мо-
дулирующей ПСП. Коэффициент κn показывает
изменение амплитуды после детектирования. Ес-
ли ВФН вычислять, используя “скользящее” по
сигналу S(t) временное окно с длительностью T,
то вместо (6) будем иметь

Задержка Δt (Δt = Δt1, Δt2, Δt3, …, ΔtN) сигналов от
находящихся в зоне обзора объектов изменяется
от некоторого начального значения Δt0 (Δt01, Δt02,
Δt03, …, Δt0N) до текущего Δt0 – βt (β = β1, β2, β3, …, βN).
Вследствие этого изменяется мгновенная фаза

и тогда функцию неопределенности можно пред-
ставить в виде

(7)

где ϕn = 2πf0γnΔt0n.
За период опорного сигнала T задержка Δtn

каждой из N составляющих в S(t) получит прира-
щение

которое зависит от свойственных этим составля-
ющим периодов Tc = Tc1, Tc2, Tc3, …, TcN, где Tcn =
= 2vnT/c (vn – радиальная скорость n-го отражающе-
го объекта). При этом наибольший набег фазы за
один период зондирования не превысит значения

Вследствие этого интеграл в (7) можно вычис-
лять, полагая, что в пределах интегрирования
экспоненциальные множители exp(j2πΔfnγn(θ – t))
постоянны, а их изменения происходят лишь при
изменении сдвигового времени на Δθ  T. При-
сутствие начальных фаз ϕn в (7) не влияет на ре-
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зультат, поскольку вычисление ведется в режиме
непрерывного перемещения сигнала S(t) относи-
тельно фиксированных пределов интегрирова-
ния 0…T, и в установившемся режиме (при θ  T)
можно принять ϕn = 0.

2. ИЗМЕРЕНИЕ ВРЕМЕННОГО СДВИГА
ПРИ ЗАДАННОМ ОПОРНОМ СИГНАЛЕ
Времячастотный сдвиг определяется по поло-

жению главных максимумов тела неопределенно-
сти |Q(θ, ν)|, сосредоточенных в малых областях

вблизи θ = Δt + kTс (k = 0, 1, 2, 3, …) и ν = Δf (Δf =
= Δf1, Δf2, Δf3, …, ΔfN) на плоскости (θ, ν). При этом
измеряемая задержка τ соответствует пиковым
значениям распределения Q(θ, ν) в его сечении
плоскостями ν = Δfn, т.е. максимумам модуля
|Q(θ, ν = Δfn)|. Если доплеровские частоты Δfn  1/T,
то определение τ можно свести к вычислению
ВФК, которая представляет собой сумму взаим-
ных функций корреляции для каждой из N со-
ставляющих сигнала S(t), с весовыми множителя-
ми  = κnexp(j2πΔfnγnθ):

(8)

Задержка τ определяется по расположению пиковых
значений ВФК относительно верхних границ, пери-
одически повторяющихся по сдвиговому времени θ
интервалов T. Это позволяет отобразить алгоритм
вычисления ВФК (8) на параллельно работающие
процессорные элементы, которые выполняют
простые циклически повторяющиеся операции
накопления под управлением опорного сигнала
S0(t) [7]. Число процессорных элементов зависит
от размера окна T, определяемого длиной L и чис-
лом приходящихся на один дискрет Δt отсчетов
опорной ПСП. Реализовать такой вычислитель
ВФК можно на одной, обладающей соответству-
ющими ресурсами программируемой  логической
интегральной   схеме (ПЛИС).

3. ОЦЕНКА ТОЧНОСТИ
И ПОМЕХОЗАЩИЩЕННОСТИ СПОСОБА 

ИЗМЕРЕНИЯ ВРЕМЕННОГО СДВИГА
В отсутствие эффекта Доплера, когда Δf = 0 и

Δt = const, принимаемый сигнал стационарен, а
функции Xn(t, Δtn, γn) периодичны c периодом T. С
тем же периодом, но по сдвиговому времени θ по-
вторяются главные максимумы модуля ВФК

в точках θ = θmax i (i – порядковый номер максиму-
ма). Это иллюстрирует рис. 1а, где на нескольких
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кадрах (периодах T) сдвигового времени θ пока-
зано полученное путем численного моделирова-
ния распределение K(θ) для однокомпонентного
сигнала (N = 1). Возможные помехи в расчет не
принимались. Здесь и далее время измеряется в
отсчетах, следующих с частотой дискретизации fд;
частота – в единицах, отнесенных к fд; на рисун-
ках по вертикальным осям откладываются значе-
ния измеряемых величин, отнесенные к мас-
штабному коэффициенту, задаваемому при гра-
фическом отображении. Для модуляции и в
качестве опорного сигнала S0(t) использовалась
ПСП, имеющая длину L = 31, длительность дис-
крета Δ = 5 и период T = 155. Измеряемая задерж-
ка τ соответствует положению максимума ВФК
относительно верхней границы текущего кадра
(пунктирные линии на рис. 1); точность δτ изме-
рения τ определяется полушириной дискрета Δ
(δτ ≈ Δ/2).

Если зондируемый объект движется с посто-
янной скоростью, то повторяемость пиковых
значений ВФК по θ сохраняется, но изменяется
период повторения Tc = T/γ и появляются перио-
дические с частотой Доплера вариации квадра-
турных составляющих ВФК (реальной Re[K(θ)] и
мнимой Im[K(θ)] частей). Кроме того, доплеров-
ская деформация приводит к появлению боковых
лепестков, уровень которых возрастает по мере
роста |v|. В условиях, когда сжатие/расширение
сигнала S(t) не превышает длительности дискрета
Δ, отношение hni максимальных значений модуля
ВФК к уровню боковых лепестков для каждой из
n составляющих в S(t) можно оценить по формуле

(9)

Ширина пиковых значений ВФК примерно в hni
раз увеличивается, из-за этого в hni раз уменьша-

1

(1 0.25 ).
0.5

ni n ni
ni N

m mi
m

h

=

Κ − β Κ Δ≈
Δ β Κ

ется разрешающая способность по сдвиговому
времени.

Моделировалась ситуация, когда зондируе-
мый объект двигался в сторону приемника с по-
стоянной скоростью, при которой параметр γ =
= 1.01. В этом случае распределение модуля K(θ)
(рис. 1б) выглядит как периодическая последова-
тельность импульсов, подобная той, что изобра-
жена на рис. 1а, но с меньшим, чем T, периодом
Tc. Пиковые значения Re[K(θ)] изменяются с ча-
стотой Доплера по закону, близкому к синусои-
дальному (см. рис. 1б).

Измеряемая задержка τ зависит как от допле-
ровской деформации, так и от изменения задерж-
ки сигнала Δt, вызванного движением объекта.
При v ≠ 0 на каждом периоде T опорного сигнала
τ получает приращение dτ = βθmax (τ = τ + dτ), где
θmax – сдвиговое время, соответствующее пиково-
му значению |K(θ)| в предшествующем кадре
ВФК. Из-за этого постепенно от периода к пери-
оду T экстремумы ВФК смещаются в сторону на-
растающих или уменьшающихся в зависимости
от знака скорости v значений θ. Для представлен-
ного на рис. 1б случая (v > 0), измеряемая задерж-
ка τ уменьшалась от 45 до 11. По наблюдаемым
приращениям dτ можно определить знак допле-
ровского сдвига ν.

В присутствии шумовой помехи отношение
сигнал/помеха для каждой n-й составляющей
сигнала на выходе коррелятора равно отношению
значений модулей реальной части ВФК Kni в точ-
ках экстремумов θ = θmax i к дисперсии σвых поме-
ховой составляющей:

Вклад в σвых дают помеха на входе коррелятора и
помехи, связанные с вычислением ВФК. Для шу-
мовой помехи со случайным гауссовым распреде-
лением и дисперсией σвх дисперсия шума на вы-

вых вых .nir = Κ σ
ni

Рис. 1. Распределение Re[K(θ)] при v = 0 (а) и при v > 0 (б).

–2

0

2

0 310

Re[K(θ)]
(б)

620 930 1240 1550 1860 2170 2480 2790 3100 3410 θ

τ

γ > 1Tc

0
1

0 310

K(θ)
(а)

620 930 1240 1550 1860 2170 2480 2790 3100 3410 θ

τ γ = 1Tc



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 6  2020

СОВМЕСТНОЕ ИЗМЕРЕНИЕ ЧАСТОТНОГО И ВРЕМЕННОГО СДВИГОВ 599

ходе коррелятора равна σвых ≈  [8, 9], а отно-
шение сигнал/шум для n-й составляющей имеет
вид S(t) rвх n = κnAn/σвх.

При отсутствии эффекта Доплера в установив-
шемся режиме ВФК не содержит боковых лепест-
ков и Kni = |κn|AnL = const. Поэтому выигрыш в от-
ношении сигнал/помеха на выходе коррелятора
по сравнению с тем же отношением на входе со-
ставляет величину

Вызванные эффектом Доплера периодические
изменения ВФК приводят к появлению боковых
лепестков в Re[Kn(θ)] и Im[Kn(θ)], уровень кото-
рых растет при увеличении модуля скорости |v|. В
этом случае дисперсия помех на выходе корреля-
тора σвых зависит от суммарного вклада боковых
лепестков ВФК для каждой составляющей Sn(t) в
S(t). С учетом (9) получаем

и выходное отношение сигнал/помеха для n-й со-
ставляющей –

(10)

где max(Kni) находится по максимальному из от-
носящихся к точкам экстремумов θ = θmax i значе-
нию модуля реальной части ВФК.

4. МЕХАНИЗМ ИЗМЕРЕНИЯ
ЧАСТОТНОГО СДВИГА

В соответствии с (7) доплеровский сдвиг ν нахо-
дится путем вычисления спектральной характери-
стики ВФН Q(θ, ν = Δf) как функции сдвигового
времени θ. Для этого в ВФН необходимо выделить
связанные с эффектом Доплера вариации. Это
можно сделать, если на каждом периоде T сдвиго-
вого времени θ принимать во внимание только

вх Lσ

вых вх .niQ r r L= ≈
ni n

вых вх
1

0.5
N

m mi
m=

σ ≈ σ + Δ β Κ

вых
вых

max( ),nir
L

Κ≈
σn

средние за каждый из периодов  значения ВФК
K(θ), т.е. вычислять

(11)

перейдя таким образом к дискретным значениям
θ = mT (m = 0, 1, 2, 3, … – порядковый номер пе-
риода T), H – число принимаемых в расчет пери-
одов T, fT = 1/T, а

Если Δfn  fT, то

(12)

Из (11) и (12) следует, что доплеровские сдвиги Δfn
входящих в s(t) составляющих sn(t) можно нахо-
дить посредством дискретного преобразования
Фурье

реализуемого по алгоритму БПФ. Размерность
БПФ подбирается исходя из требуемой разреша-
ющей способности и числа H учитываемых пери-
одов T опорного сигнала.

На рис. 2 и 3 представлен результат численного
моделирования для случая, когда s(t) содержит
две компоненты s1(t) и s2(t) с параметрами допле-
ровской деформации γ1 = 1.0005 и γ2= 1.00041, с
амплитудами A1 и A2 = 1.5A1, с начальными за-
держками Δt01 = 125 и Δt02 = 175. Времячастотный
сдвиг составляющих s1(t) и s2(t) определяется по
следующим с частотой дискретизации fд цифро-
вым отсчетам сигнала S(t) на выходе синхронного
детектора. Выбор частоты дискретизации влияет
как на точность измерения времячастотного
сдвига, так и на параметры доплеровской дефор-
мации. Кроме того, от fд зависит число отсчетов,
приходящихся на дискрет Δ и на период T. По-
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Рис. 2. Вариации Re[K(θ)] для двухкомпонентного сигнала S = s1 + s2; 1 и 2 – зависимость пиковых значений ВФК для
составляющих s1 и s2 с параметрами доплеровской деформации γ1 = 1.0005 и γ2 = 1.00041 соответственно.
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следнее важно с точки зрения реализации спосо-
ба измерения как программными (например, с
применением цифровых процессоров сигналов),
так и аппаратными (например, с применением
ПЛИС) средствами. В рассматриваемом примере
параметры γ1 и γ2 после дискретизации в базовой
полосе частот выросли до γ1 = 1.005 и γ2 = 1.0041, и
это позволило для модуляции и в качестве опор-
ной использовать ПСП с относительно неболь-
шим числом отсчетов на период T: T = 310 при L =
= 31 и Δ = 10.

Чтобы проверить помехозащищенность спосо-
ба измерения времячастотного сдвига к сигналу
S(t) на выходе детектора была добавлена помеха
n(t) в виде шума со случайным гауссовым распре-
делением. Мощность помехи равнялась мощно-
сти составляющей S1(t). Полученное распределе-
ние Re[K(θ)] представлено на рис. 2.

Выделяются две аддитивные составляющие 1 и
2, пиковые значения которых изменяются по за-
кону, близкому к синусоидальному, с амплитуда-
ми B1, B2 ≈ 1.5B1. Частоты этих составляющих
определялись по амплитудному спектру вариа-
ций , для чего было применено БПФ размер-
ностью NБПФ = 128 при числе выборок H = 64 (см.
рис. 3). На рисунке видны две спектральные ли-
нии 1 и 2, соответствующие частотам Доплера Δf1 и
Δf2 двух составляющих сигнала S(t). Значения ча-
стоты даны в цифровом представлении: F1 = Δf1/fT
и F2 = Δf2/fT. Точность измерения частотного
сдвига близка к dν ≈ fT/NБПФ. Присутствие шума
n(t) в шумоподобном сигнале S(t) мало отразилось
на ВФК K(θ) и на спектре профиля усредненных
значений  и привело лишь к незначительно-
му увеличению помеховой составляющей при
значительном ее превышении пиковыми значе-
ниями ВКФ, что подтверждает справедливость
оценки (10).

( )mΚ

( )mΚ

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Таким образом, в работе изложен способ сов-

местного измерения временного и частотного
сдвигов в многокомпонентном псевдослучайном
сигнале с известным периодическим законом моду-
ляции, основанный на двухэтапной последетектор-
ной корреляционно-спектральной обработке в
условиях, когда принимаемый сигнал подвержен
доплеровской деформации. Способ сочетает непре-
рывное (на каждом шаге дискретизации) вычисле-
ние взаимной функции корреляции сигнала после
синхронного детектора и спектральную обработку
вариаций ВФК по сдвиговому времени посред-
ством БПФ. По пиковым значениям и вариациям
ВФК определяются временная задержка τ и дина-
мика изменения τ. По амплитудно-частотной ха-
рактеристике вариаций ВФК находится частотный
сдвиг ν; направление сдвига ν определяется исходя
из динамики изменения временного сдвига τ.

Также дана оценка помехоустойчивости спо-
соба измерения с учетом возникающего при до-
плеровской деформации вклада боковых лепест-
ков ВФК в отношение сигнал/помеха.

Посредством численного моделирования пока-
зана работоспособность способа в условиях значи-
тельной доплеровской деформации, в присутствии
помех и в условиях многолучевого распространения
сигнала от источника до точки приема.

Преимущество способа состоит в возможно-
сти измерения частотно-временного сдвига без
перехода в режим поиска и без применения
средств слежения, а также в возможности ком-
пактной аппаратной реализации с использовани-
ем программируемой логики.

Способ рассчитан на применение в системах
ближней активной радио-, гидро- и эхолокации, а
также в мобильных системах связи и в каналах свя-
зи с многолучевым распространением сигнала.
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Рис. 3. Амплитудно-частотная характеристика вариа-
ций Re[K(θ)] двухкомпонентного сигнала S = s1 + s2
после дискретизации в базовой полосе частот: 1 и 2 –
спектральные линии составляющих s1 и s2 с парамет-
рами доплеровской деформации γ1 = 1.0005 и γ2 =
= 1.00041 соответственно.
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Исследована структура сигнала, отраженного от вибрирующей поверхности, в случае когда ампли-
туда вибрации сравнима или значительно больше длины зондирующей электромагнитной волны.
Показано, что использование соотношений между амплитудами старших гармоник позволяет рас-
считать амплитуду вибрации в ситуациях, когда она больше длины зондирующей волны. Получены
критерии, позволяющие выбирать гармоники отраженного сигнала для однозначного определения
амплитуды вибрации. Показано, что эффект перераспределения энергии между большим числом
гармоник отраженного сигнала, который имеет место при росте индекса фазовой модуляции, при-
водит к уменьшению их амплитуды примерно в 1.75.

DOI: 10.31857/S0033849420050149

ВВЕДЕНИЕ
При зондировании движущейся поверхности

отраженный сигнал изменяет свою частоту и фазу.
Этот эффект широко используется в ряде приложе-
ний, в том числе при измерениях параметров виб-
рации, путем зондирования поверхности электро-
магнитными волнами радио- и оптического диапа-
зонов [1–4].

Стандартная процедура получения информа-
ции о частоте и амплитуде вибрации основана на
выделении характеристик доплеровского сдвига
отраженного сигнала [1, 5]. Всю информацию об
амплитуде вибрации содержит фаза отраженного
сигнала [6]. Проблемы появляются, когда ампли-
туда вибрации становится сравнимой с длиной
зондирующей волны или превышает ее, в этом
случае возникает неоднозначность определения
амплитуды вибрации [7, 8].

Цель данной работы – анализ структуры сиг-
нала, отраженного от вибрирующей поверхности,
в ситуациях, когда амплитуда вибрации сравнима
или значительно больше длины зондирующей
электромагнитной волны.

1. ЧАСТОТНО-ФАЗОВЫЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
СИГНАЛА, ОТРАЖЕННОГО 

ОТ ВИБРИРУЮЩЕЙ ПОВЕРХНОСТИ
Рассмотрим задачу в следующей постановке.

Когерентный источник непрерывного излучения
с частотой  облучает поверхность, совершаю-
щую плоскопараллельные гармонические коле-

бания с амплитудой  и частотой . В этом слу-
чае отраженный сигнал имеет вид [1, 5]

(1)

где  – амплитуда;  – индекс фазовой модуля-
ции; L – среднее расстояние от источника излу-
чения до вибрирующей поверхности;  – длина
зондирующей волны;  – изменение фазы сиг-
нала при отражении. После стандартной проце-
дуры усиления и детектирования отраженного
сигнала получаем

(2)

где  – амплитуда;  – фазовый
сдвиг.

Индекс фазовой модуляции связан с амплиту-
дой вибрации линейным соотношением

(3)
т.е. чтобы определить амплитуду вибрации, зная
длину зондирующей волны , достаточно рассчи-
тать индекс фазовой модуляции. Для этого разло-
жим функцию  в ряд Фурье
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где

– функции Бесселя первого рода порядка  [9].
Из выражения (4) следует, что сигнал  являет-
ся функцией четырех параметров, два из которых,

 и ϕ, определяются условиями проведения из-
мерений и характеристиками аппаратуры, а два
других, m и Ω, описывают характеристики вибра-
ции. Параметр  зависит от длины зондирующей
волны, но поскольку она, как правило, известна,
то можно считать что 

В работе [4] предложен метод определения ам-
плитуды вибрации в рамках которого расчет ин-
декса фазовой модуляции осуществляется по от-
ношению амплитуд первой и второй гармоник.
Данный метод позволяет исключить неизвестный
параметр . Ограничением данного метода является
то, что он может быть реализован только тогда, когда
расстояние L известно с точностью значительно бо-
лее высокой, чем длина зондирующей волны, в
противном случае возникает неопределенность,
связанная со сдвигом фазы ϕ. Метод также может
быть реализован, если вибрирующая поверхность
дополнительно перемещается таким образом, ко-
гда можно принять, что параметр ϕ равномерно
распределен на интервале от 0 до .

( )1
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( ) cos sinnJ z n z d
π

−= π τ − τ τ
n
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( )0 .m m= ξ
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Чтобы исключить неопределенность сдвига
фазы ϕ, в работе [7] расчет индекса фазовой моду-
ляции  осуществляется по отношениям ампли-
туд третьей и первой или четвертой и второй гар-
моник. В этом случае для амплитуд гармоник 
сигнала  справедливы соотношения

Ограничение этого подхода связано с тем, что при
превышении критических значений параметром

, соответствующих наименьшим значениям кор-
ней уравнений  или , возникает
неоднозначность. Она проявляется в том, что од-
ному и тому же значению отношений амплитуд
гармоник могут соответствовать разные значения

 [8].

2. СТАРШИЕ ГАРМОНИКИ
ОТРАЖЕННОГО СИГНАЛА 

Отраженный от вибрирующей поверхности
сигнал нелинейно зависит от индекса фазовой
модуляции. C ростом параметра  увеличивают-
ся амплитуды старших гармоник. Этот эффект
может быть использован для расчета индекса фа-
зовой модуляции.

m
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Рис. 1. Зависимости амплитуд нечетных  (а) и четных  (б) гармоник от параметра ; цифры на кривых обозна-
чают номер гармоники.
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Пусть  – амплитуда гармоники порядка 
сигнала . Тогда, вводя нормировки, исключа-
ющие неизвестные параметры  и ϕ, получаем

Из уравнения (4) следует, что  Изме-
нения нормированных амплитуд  нечетных и
четных гармоник с ростом параметра  показаны
на рис. 1. Видно, что амплитуды  имеют квази-
периодический характер, с ростом параметра 
значения их локальных максимумов уменьшают-
ся. При этом амплитуда гармоники, имеющей по-
рядок n, при некоторых значениях параметра m
оказывается больше амплитуд гармоник с поряд-
ками меньше n.

Рассмотрим более подробно изменения соот-
ношений между амплитудами гармоник. Измене-
ния амплитуд гармоник при увеличении индекса
фазовой модуляции показаны на рис. 2. При по-
строении рис. 2 для наглядности было принято,
что значение наибольшей из амплитуд при фик-
сированном значении параметра  равно едини-
це. Обозначим порядок амплитуды, имеющей
наибольшее значение, как . Видно, что при

 амплитуды гармоник меняются беспоря-
дочно, а при  происходит монотонный
спад амплитуд.

Таким образом, используя информацию о стар-
ших гармониках отраженного сигнала, можно про-
водить измерения амплитуды вибрации в ситуаци-
ях, когда она больше длины зондирующей волны.
Для этого необходимо выделить гармонику  с
наибольшей амплитудой. Признаком того, что рас-
смотрено достаточное число гармоник, является
монотонный спад к нулевым значениям ампли-
туд гармоник при  В этом случае индекс
фазовой модуляции однозначно совпадает с наи-
меньшим корнем уравнения

(5)

Чтобы исключить неизвестное значение пара-
метра ϕ расчет амплитуды вибрации осуществля-
ется по отношению соседних амплитуд четных
или нечетных гармоник [7]. Может возникнуть
ситуация, когда максимальные значения ампли-
туд четных и нечетных гармоник равны. Тогда
расчет амплитуды вибрации согласно (5) как по
амплитудам четных, так и по амплитудам нечет-
ных гармоник приводит к одному результату.

Расчет амплитуды вибрации при больших значе-
ниях индекса фазовой модуляции иллюстрирует
рис. 3. Представлены две ситуации, при которых ин-
декс фазовой модуляции равен 17 и 22 (см. рис. 2),
что соответствует отношениям амплитуд вибра-
ции к длине зондирующей волны, равным 1.35 и
1.75, тогда nmax = 15 и 20.

na n
( )tΨ�

A�

( ) ( )2 1 2 1 2 22 sin и 2 cos .n n n na a A a a A− −= ϕ = ϕ� �

� �

( ) .n na J m≡�

na�
m

na�
m

m

maxn
maxn n<

maxn n>

maxn

max.n n>

( ) ( )
max max max max2 2 .n n n nJ m J m a a+ +=

3. ОГРАНИЧЕНИЕ МЕТОДА 
РАСЧЕТА АМПЛИТУД ВИБРАЦИИ 

ПО СТАРШИМ ГАРМОНИКАМ

Возникает естественный вопрос, до каких зна-
чений индекса фазовой модуляции можно рас-
считывать амплитуду вибрации, используя стар-

Рис. 2. Распределения амплитуд гармоник  при фикси-
рованных значениях параметра  = 2, 7, 12, 17, 22; свет-
лые точки – нечетные гармоники, темные – четные.
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шие гармоники. С увеличением числа гармоник
энергия отраженного сигнала распределяется
между большим числом гармоник, соответствен-
но меняется амплитуда наибольшей из них.

Будем полагать, что мощность отраженного от
вибрирующей поверхности излучения не зависит
от индекса фазовой модуляции, т.е. дисперсия
сигнала  является константой

(6)

где  – интервал интегрирования; черта сверху
означает осреднение. Интервал интегрирования
примем равным периоду вибрации . Усло-
вие (6) выполняется, если параметр  с ростом
индекса фазовой модуляции меняется обратно
пропорционально :

(7)

Зависимости параметра  от  при нескольких
значениях фазового сдвига ϕ представлены на
рис. 4. Значительные изменения  наблюда-
ются в области , при бóльших значениях 
значения  колеблются вблизи среднего зна-
чения 1.75. Причем с ростом  отклонения 
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Рис. 3. Зависимости отношений амплитуд гармоник от индекса фазовой модуляции: штриховые линии –  (а) и
 (б); сплошные линии –  (а) и  (б).
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Рис. 4. Зависимости параметра  от индекса фазо-
вой модуляции  при трех значениях фазового сдви-
га:  = 0 (1),  (2) и  (3).

1
2
3

m
10 20 30

0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5
σΨ

ψσ
m

ϕ 4π 2π



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 6  2020

ТРАНСФОРМАЦИЯ ЧАСТОТНО-ФАЗОВЫХ ХАРАКТЕРИСТИК СИГНАЛА 605

от среднего значения уменьшаются. Нулевое зна-
чение  при  отражает тот факт, что
вибрация отсутствует ( ), при этом .

Таким образом, при увеличении амплитуды
вибрации характер происходящего перераспреде-
ления энергии между гармониками отраженного
сигнала позволяет измерять ее амплитуду в тех
ситуациях, когда она в несколько раз превышает
длину зондирующей объект радиоволны.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Проведен анализ структуры сигнала, отражен-
ного от вибрирующей поверхности, в ситуациях,
когда амплитуда вибрации сравнима с длиной
зондирующей электромагнитной волны или значи-
тельно больше ее. Показано, что в этих ситуациях
использование соотношений между амплитудами
старших гармоник позволяет исключить неодно-
значность, присущую ранее предложенному методу
расчетов по первым четырем гармоникам.

Расчет амплитуды вибрации проводится на ос-
нове индекса фазовой модуляции отраженного
сигнала. Для расчетов используются две гармони-
ки: одна имеет максимальную амплитуду , а
другая . Отношение  однозначно
определяет индекс фазовой модуляции. Критери-
ем того, что рассмотрено достаточное число гар-
моник, является характер их изменения в области

. В указанной области амплитуды гармо-
ник должны монотонно стремиться к нулю.

Рассмотрен эффект уменьшения амплитуды
гармоник с увеличением их числа. В области, где
индекс фазовой модуляции больше 5, этот эф-

фект приводит к изменению амплитуд гармоник
примерно в 1.75 раз.
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Рассмотрен метод электрополевой томографии, которому присущи некоторые уникальные свой-
ства. Предложено решение проблемы детектирования полезного сигнала при взаимодействии ис-
следуемого объекта с электромагнитным полем, которая обусловлена высокой погрешностью изме-
рений, связанной с вариацией емкостей электродов и объекта относительно земли. С помощью
численного моделирования показана реализуемость дифференциальных возбуждений измерений,
позволяющих существенно снизить погрешность и повысить помехоустойчивость системы. Показа-
но, что системы из восьми электродов достаточно для реконструкции изображения методом свертки
и обратной проекции. При этом могут быть использованы как фазовые измерения, аналогично уни-
полярной электрополевой томографии, так, в некоторых случаях, и амплитудные измерения.

DOI: 10.31857/S0033849420060170

ВВЕДЕНИЕ
Электрополевая томография (ЭПТ) – разно-

видность квазистатической электромагнитной то-
мографии, позволяющая бесконтактно визуализи-
ровать пространственное распределение электри-
ческих свойств объекта. Она имеет несколько
преимуществ по сравнению с другими разновид-
ностями квазистатической электромагнитной то-
мографии. Наряду с электроемкостной и магнито-
индукционной томографией она не требует кон-
такта с объектом исследования в отличие от
электроимпедансной томографии [1], что позво-
ляет исключить проблемы точного позициониро-
вания электродов и паразитных контактных явле-
ний. Кроме того, электроимпедансный метод не
позволяет получить томограмму черепа, посколь-
ку слабопроводящая костная ткань препятствует
проникновению электрического тока. Магнитоин-
дукционная томография (МИТ) справляется с по-
добной задачей [2, 3], однако отношение сиг-
нал/шум страдает от помех со стороны электриче-
ского поля. Несмотря на конструктивную схожесть
электрополевой и электроемкостной томографии
[4], последняя непригодна для визуализации сред с
электропроводностью более 0.1 См/м и, таким об-
разом, не представляет интереса для биомедицины.

Электрополевая томография подразумевает
зондирование объекта внешним электромагнит-
ным полем. При взаимодействии объекта и элек-
трической компоненты электромагнитного поля
могут регистрироваться изменения фазы и ам-
плитуды последнего. В работах [5, 6] представлен
вариант с измерением сдвига фазы зондирующе-

го поля, обусловленного явлением релаксации
Максвелла–Вагнера. Суть явления заключается в
запаздывании перераспределения свободных но-
сителей под действием зондирующего поля из-за
конечной проводимости исследуемого объекта.

Экспериментальная реализация описанного
метода продемонстрирована в работах [7, 8]. В мно-
гоэлектродной системе был использован униполяр-
ный способ возбуждения и регистрации параметров
электрического поля, при котором все напряжения
отсчитываются относительно общего провода –
заземленного металлического экрана. Такой спо-
соб обладает определенным недостатком, выра-
женным в существенной погрешности измерения
полезного сигнала по причине вариации емко-
стей электродов и самого объекта относительно
земли.

В работе [9] показана возможность дифферен-
циальных возбуждений и измерений для нивелиро-
вания описанных погрешностей. В дифференци-
альной схеме источник напряжения и регистратор
подключаются симметрично к двум электродам из-
мерительной системы каждый. При этом для ре-
конструкции изображений могут быть использо-
ваны не только сдвиги фаз, но и относительные
изменения амплитуды электрического поля, что
подтверждается численным моделированием для
системы из четырех электродов. Зона чувстви-
тельности для дифференциальных измерений
может быть аппроксимирована эквипотенциаль-
ными линиями зондирующего поля. Этот факт
позволяет использовать метод обратного проеци-
рования для реконструкции изображений.

УДК 53.083.2

ПРИМЕНЕНИЕ РАДИОТЕХНИКИ И ЭЛЕКТРОНИКИ
В БИОЛОГИИ И МЕДИЦИНЕ
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Для полной демонстрации реализуемости
дифференциальной схемы включения электро-
дов требуется моделирование многоэлектродной
томографической системы. Именно это стало ос-
новной целью работы.

1. МАТЕРИАЛЫ И МЕТОДЫ

Исторически доминирующее положение в
численном моделировании квазистатических то-
мографических систем занимает метод конечных
элементов (МКЭ). Ввиду относительно высокой
рабочей частоты в МИТ и ЭПТ предпочтитель-
ней использовать метод конечных разностей во
временной области (Finite Difference Time Do-
main, FDTD), основанный на конечно-разност-
ной аппроксимации дифференциальных уравне-
ний Максвелла. Метод FDTD позволяет учиты-
вать волновое распространение поля в отличие от
метода МКЭ. Кроме того, последний может быть
численно неустойчив, в частности, при модели-
ровании границ проводящей и непроводящей
сред. Метод FDTD лишен такого недостатка и
обеспечивает численную стабильность и надеж-
ность результатов моделирования.

Исходными уравнениями для метода FDTD
являются уравнения Максвелла (в дифференци-
альной форме):

(1)

где  – напряженность электрического поля,  –
напряженность магнитного поля,  – индукция
электрического поля,  – индукция магнитного
поля,  – вектор плотности тока. Если среда ли-
нейная и не имеет дисперсии, то  = ,  =
= ,  = σ ; где ε и μ – диэлектрическая и
магнитная проницаемости, ε0 и μ0 – электрическая
и магнитная постоянные, σ – удельная электро-
проводность среды. Оставшиеся два уравнения
Максвелла для дивергенций удовлетворяются ав-
томатически, если наложены корректные гранич-
ные и начальные условия. Простейшие граничные
условия соответствуют идеальному электрическо-
му проводнику (Perfect Electrical Conductor, PEC):
тангенциальное электрическое поле на границе
равно нулю, то есть электромагнитные волны на
100% возвращаются в счетный объем. Типичны-
ми начальными условиями являются нулевые по-
ля. В методе FDTD производные в уравнениях (1)
аппроксимируются конечными разностями вто-
рого порядка, используя технику, разработанную
К. Йи [10]. Следует упомянуть, что явные конеч-
но-разностные схемы требуют специальных
условий для устойчивой работы. Для метода
FDTD это условие имеет вид:
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где c – скорость света в вакууме, ∆x, ∆y, ∆z – па-
раметры счетного объема. Обеспечение условия (2)
является значительной проблемой при использо-
вании метода в моделировании квазистатических
систем, т.к. его выполнение требует чрезвычайно
большого количества шагов по времени, если не-
обходимо высокое пространственное разрешение,
а конечное время моделирования должно пере-
крывать наиболее медленные релаксационные
процессы в системе.

Моделирование было выполнено в програм-
ме1 FDTDpro. Измерительная система представ-
ляет собой шестигранную камеру из проводника
(проводимостью 106 См/м), внутрь которой поме-
щены восемь (№ 1–№ 8) электродов с прямо-
угольным сечением из того же материала. В си-
стеме используется дипольное возбуждение элек-
трического поля, при котором возбуждающий
сигнал подводится к паре смежных электродов, а
полезный сигнал регистрируется на всех остав-
шихся свободных парах смежных электродов.
Размеры электродов, а также размеры зазора между
стенкой и объектом и зазоров между электродами
выбирались из соображений минимизации взаим-
ных емкостных связей. К возбуждающим электро-
дам подключены два противофазных источника на-
пряжения, а к остальным – регистраторы разности
потенциалов электрического поля. Исследуемый
объект помещали в пространство между электро-
дами. Геометрия измерительной системы пред-
ставлена на рис. 1.

1 Решение уравнений Максвелла методом FDTD [электрон-
ный ресурс]. Сайт Александра Зеленина. Режим доступа
http://zfdtd.narod.ru.

Рис. 1. Геометрия измерительной системы.
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Возбуждение системы осуществлялось с помо-
щью гауссова импульса напряжения, форма и
спектр которого показаны на рис. 2. Такой сигнал
возбуждения удобен тем, что всего за один прогон
программы можно получить результаты в широ-
ком диапазоне частот с использованием преобра-
зования Фурье при обработке данных. На часто-
тах вблизи релаксационной частоты выбранной
среды (примерно 21 МГц) импульс имеет доста-
точно большую спектральную амплитуду.

Метод измерений, используемый в работе,
позволяет использовать для реконструкции изоб-
ражений алгоритм фильтрации и взвешенного
обратного проецирования вдоль линий макси-
мальной чувствительности [5]. Пусть имеется
опорный набор данных, соответствующих измере-
ниям, проведенным в предыдущий момент време-
ни. Тогда значение проводимости S (в условных
единицах), присваиваемое точке реконструируе-
мого изображения с полярными координатами r и
θ может быть вычислено по формуле, описываю-
щей процедуру обратного проецирования вдоль
эквипотенциалей электрического поля:

Здесь i – номер пары активных электродов (номер
профиля),  – геометрический весовой фактор,
обеспечивающий независимость чувствительно-
сти томографа от координаты точки внутри иссле-
дуемого пространства,  – результат линейной
интерполяции функции дискретного аргумента

, где  – напряжение, из-
меренное на j-й паре электродов (j = 2…N – 2, от-
счет ведется от активной в данном измерении па-

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

1

,
0

2, , .
N

i x r
i

S r W r i x
N

−

Φ =ϕ θ
=

πθ = θ − λ �

iW

iλ�

( ) ( ) 1i i
i r mu j u jλ = −� ( )i

mu j

ры, которой соответствует j = 0),  – соответ-
ствующее напряжение из опорного набора данных;
значение аргумента x (0 < x < N) определяется пере-
сечением эквипотенциали электрического поля,
проходящей через точку r, θ, с внешней границей
объекта,  – распределение потенциала вдоль
границы объекта с однородной проводимостью. Ве-
совой фактор  определяется путем приближенно-
го аналитического решения прямой задачи для за-
данной конфигурации томографа в предположении
об однородном распределении проводимости:

Он также может быть определен экспериментально.

2. ОБСУЖДЕНИЕ 
ПОЛУЧЕННЫХ РЕЗУЛЬТАТОВ

В ходе численного моделирования была иссле-
дована зависимость вносимого объектом сдвига
фазы от частоты сигнала при расположении объ-
екта в центре системы. Для этого регистрируемые
сигналы (опорный, без вносимого объекта и с
внесенным объектом) подвергались преобразова-
нию Фурье, полученные образы вычитались. На
рис. 3 представлена зависимость сдвига фаз на паре
электродов № 6 и 7. Максимум сдвига фаз находит-
ся вблизи релаксационной частоты среды.

В первую очередь для реконструкции изобра-
жения была использована модель с объектом в
центре системы. На рис. 4 представлено изобра-
жение объекта на основе измеренных относи-
тельных амплитуд и фаз полезного сигнала на ча-
стоте 20.5 МГц, там же цифрами 1 и 8 показано
расположение электродов № 1 и 8.

Далее, прежде чем переходить к визуализации
неоднородных сред, было решено получить изоб-
ражение компактного объекта сдвинутого отно-
сительно центра. На рис. 5а представлена сама

( )i
ru j

( )i xΦ

iW

( )

( ) ( )( )
4 4 2 2

1 2 3
4 2 2 2 2 2 2

3 1 2
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8 3 sin .
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Рис. 2. Форма возбуждающего импульса напряжения (а)
и его модуль спектра (б).
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Рис. 4. Изображение объекта в центре системы: а – по значениям амплитуды сигнала, б – по значениям сдвига фаз.

(а) (б)

8 1 8 1

Рис. 5. Изображение объекта, смещенного относительно центра: а – модель измерений, б – реконструированное
изображение по значениям относительных амплитуд, в – реконструированное изображение по значениям сдвига фаз.

(а)

(б) (в)

8 1 8 1
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модель, а на рис. 5б и 5в изображены реконструи-
рованные изображения по значениям амплитуд и
фаз сигнала соответственно.

Для получения томографического изображе-
ния протяженного объекта с неоднородным рас-
пределением электропроводности была исполь-
зована модель, показанная на рис. 6.

Внутрь слабопроводящего цилиндра с пара-
метрами σ = 0.001 См/м и ε = 81 помещен объект с

параметрами σ = 0.1 См/м и ε = 81 со смещением
относительно центра приблизительно на 1/3 ради-
уса камеры. В качестве опорных данных применя-
лась модель со слабопроводящим цилиндром без
объекта включения, что на языке электроимпеданс-
ной томографии соответствует “динамической” ви-
зуализации. Результат реконструкции представлен
на рис. 7. Если в качестве опорных данных были ис-
пользованы результаты измерений в пустой системе
(“статическая” визуализация), то удовлетворитель-
ный результат получается только для фазовых изме-
рений (рис. 8). Из рис. 8 видно, что объект включе-
ния смещен к центру, в связи с этим необходимо
доработать алгоритм реконструкции, а при прове-
дении физического эксперимента увеличить ко-
личество электродов.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

В результате моделирования дифференциаль-
ной измерительной системы из восьми электро-
дов удалось получить томографическое изобра-
жение проводящего объекта-включения на фоне
менее проводящего цилиндра. При этом для ста-
тической томографии пригодны только фазовые
измерения. Возмущения, создаваемые объектом,
велики для амплитудных измерений. В связи с
этим линейная модель не применима, и внутрен-
няя структура теряется.

Следующим шагом в исследовании должно
стать проведение физического эксперимента с
установкой для электрополевой томографии. Сум-
марное количество электродов необходимо будет
расширить до 16, это позволит увеличить количе-

Рис. 6. Модель с проводящим объектом-включением
на фоне менее проводящего цилиндра.

Рис. 7. Динамическая томография: а – по значениям амплитуды сигнала, б – по значениям сдвига фаз.

(а) (б)

8 1
8 1
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ство данных для реконструкции и, как следствие,
повысить разрешение изображения.
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Представлены результаты исследований особенностей формирования автодинного отклика в гене-
раторах, находящихся под воздействием одновременно собственного отраженного излучения и
внешнего синхронизирующего воздействия. Получены основные соотношения для анализа авто-
динного отклика как при условии квазистатически медленного перемещения объекта локации, так
и при быстром его перемещении, когда период сигнала соизмерим с постоянной времени автодин-
ного отклика. Выполнены расчеты параметров и характеристик синхронизированного автодина.
Показаны преимущества таких автодинов по сравнению с обычными автодинами без синхронизации.
Результаты теоретических исследований подтверждены экспериментальными данными, полученными
на примере генератора, выполненного на основе диода Ганна 8-миллиметрового диапазона.

DOI: 10.31857/S0033849420050113

ВВЕДЕНИЕ

Автодинные приемопередатчики (автодины,
АД), находят широкое применение в системах
ближней радиолокации (СБРЛ), датчиках и изме-
рителях параметров технологических процессов в
промышленности и на транспорте, а также в различ-
ных научных приложениях, военном деле и медици-
не [1–4]. Обработка полученных в АД сигналов
обеспечивает возможность извлечения информа-
ции об электрофизических свойствах объектов ло-
кации и их кинематических характеристиках: рас-
стояния, скорости движения, ускорения, парамет-
ров вибрации, величины перемещения и пр.
Широкому распространению АД способствует
прежде всего конструктивная простота и низкая
стоимость СВЧ-модулей, а также высокая чув-
ствительность к воздействию собственного отра-
женного от объекта локации излучения.

Принцип действия данных устройств основан
на автодинном эффекте, состоящем в изменении
параметров автоколебаний под воздействием отра-
женного от объекта локации излучения. К настоя-
щему времени автодинный эффект исследован по-
чти во всех типах генераторов, включая оптические
квантовые генераторы как с непрерывным излу-
чением, так и с различными видами модуляции
[5–7]. Рассмотрены особенности формирования
автодинного отклика в условиях слабого и сильного
отраженного излучения, а также при различных
скоростях движения объектов локации [8‒10].

Кроме того, изучены многочастотные и много-
элементные АД [11–13], а также АД, стабилизиро-
ванные по частоте, например, посредством до-
полнительного высокодобротного резонатора
[14] или синхронизирующего сигнала от внешне-
го генератора [15–18].

При этом необходимо отметить, что случай
внешней синхронизации АД в известных нам ра-
ботах рассмотрен без учета ряда специфических
факторов, свойственных генераторам СВЧ-диапа-
зона, например, их неизохронности и неизодром-
ности [19]. Кроме того, не исследованы динамиче-
ские характеристики синхронизированных АД
(САД), которые необходимо учитывать в условиях
высоких скоростей движения объектов локации
[8, 9].

Цель данной работы – исследование поведе-
ния амплитуды и фазы колебаний СВЧ-генерато-
ра в зависимости от уровня отраженного излуче-
ния и частоты автодинного сигнала с учетом
внутренних параметров этого генератора и усло-
вий его синхронизации.

1. ОБЩИЕ ВЫРАЖЕНИЯ ДЛЯ АНАЛИЗА 
АВТОДИННОГО ЭФФЕКТА

Эквивалентная схема САД, приведенная к
плоскости активного элемента (АЭ), представле-
на на рис. 1. На этой схеме  отображает прово-
димость колебательной системы (КС). В случае

КСY

УДК 621.373.12;621.391.822

ФИЗИЧЕСКИЕ ПРОЦЕССЫ
В ЭЛЕКТРОННЫХ ПРИБОРАХ
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одноконтурной КС выражение для этой проводи-
мости с учетом нагрузки имеет вид

(1)

где  и  – ре-
зистивная и реактивная проводимости КС соответ-
ственно; ,  – проводимости собственных по-
терь резонатора и нагрузки; ,  – нагруженная
добротность и собственная частота КС;  – теку-
щая частота колебаний генератора. Средняя за
период колебаний проводимость АЭ, обладаю-
щего вольт-амперной характеристикой N-типа, в
общем случае является зависимой от амплитуды
A и текущей частоты  колебаний

где ,  – резистивная и реактивная прово-
димости АЭ соответственно.

Эквивалентные источники мгновенного тока
jвн(t) и jс(t, τ) на рис. 1 отображают воздействие на
АД внешнего синхронизирующего сигнала и сиг-
нала на нагрузке генератора, вызванного соб-
ственным запаздывающим на время τ отраженным
СВЧ-излучением. Здесь  = ,
где ,  – амплитуда и частота “внешнего”
сигнала. При условии выполнения баланса ам-
плитуд и фаз в схеме под действием тока АЭ воз-
никает генерация незатухающих колебаний .
Учитывая обычно достаточно высокое значение
нагруженной добротности  КС, полагаем, что ко-
лебания на АЭ являются квазигармоническими:

где ,  – медленно меняющиеся за
период колебаний амплитуда и фаза. Тогда коле-
бания эквивалентного источника  являются
также квазигармоническими:

где  – амплитуда и  – набег фазы отражен-
ного СВЧ излучения.

Согласно законам Кирхгофа для цепи, приве-
денной на рис. 1, имеем

(2)
Для получения укороченных уравнений воз-

мущенного генератора в выражении (2) после
подстановки в него (1) сначала сделаем замену 
на выражение  –  [20].
Здесь в силу медленности  и  величины

 и  являются достаточно малы-
ми по сравнению с частотой . Далее, после вы-
полнения операции усреднения за период коле-
баний и ряда элементарных преобразований по-
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лучим укороченные уравнения для амплитуды 
и фазы  в виде

(3)

(4)

где ,  – коэффициенты, характе-
ризующие относительные уровни на нагрузке ге-
нератора, принятого от объекта локации излучен-
ного колебания и внешнего синхронизирующего
воздействия соответственно;  (  –
КПД и внешняя добротность КС).

Нетрудно видеть, что система (3), (4) при ве-
личине , когда внешнее воздействие от-
сутствует, описывает работу обычного АД без
синхронизации [19]. Если при этом принять, что

 и производные равны нулю, то получим извест-
ные выражения “баланса проводимостей” для на-
хождения амплитуды  и частоты  стационар-
ных колебаний автономного генератора [20]:

(5)

При условии  система (3), (4) описывает
функционирование синхронизированного на ча-
стоте  автогенератора [20]. В этом случае, по-
лагая в уравнениях (3), (4) производные равными
нулю, получим основные соотношения для опре-
деления амплитуды  и фазы  генерации в
стационарном режиме синхронизированных ав-
токолебаний:

(6)

(7)
Принципиальным отличием уравнений (3), (4)

от уравнений обычного АД [19] является то, что
их правую часть, связанную с синхронизирую-
щим воздействием, нельзя считать малой. Во
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Рис. 1. Эквивалентная схема синхронизированного
автодина.
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многих применениях уровень этого воздействия
может значительно превышать уровень отражен-
ного от объекта излучения. Поэтому при таких
условиях эти уравнения нельзя линеаризовать во-
круг стационарного автономного режима (5), как
это обычно выполняется при анализе несинхро-
низированных АД.

С учетом сделанного замечания полагаем, что
относительный уровень отраженного излучения

. При этом далее будем считать, что синхро-
низирующее воздействие также мало , но
оно может вызывать существенные отклонения
стационарного режима автономного генератора
по сравнению с воздействием отраженного излу-
чения: . Поэтому для описания автодин-
ного эффекта далее выполним линеаризацию
уравнений (3), (4) относительно стационарного
режима синхронных колебаний, описываемых вы-
ражениями (6), (7).

Отраженное излучение, воздействуя на КС
генератора, как отмечалось выше, вызывает в
нем изменения амплитуды  и фазы

 колебаний САД относительно их ста-
ционарных значений  и . При этом полага-
ем, что вариации амплитуды  и фазы  в
окрестности стационарного режима колебаний
по абсолютной величине являются достаточно
малыми:   Тогда систему (3),
(4) с учетом принятых здесь обозначений и ра-
венств (6), (7) запишем для малых относительных
изменений амплитуды  и расстройки

 частот  и , а также абсо-
лютных изменений фазы  в следующем виде:

(8)

(9)

где  – коэффициент автодинного усиле-
ния; ,  – постоянные времени изменений (ре-
лаксации) амплитуды и фазы соответственно:

(10)

  – коэффициенты неизохронно-
сти и неизодромности САД соответственно;

,  ×
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параметры, характеризующие прочность предель-
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ного цикла, неизодромность и неизохронность
генератора соответственно;

(11)

 – угол смещения фазовых характери-
стик;  – нормированная рас-
стройка частот  и ;

– полуширина полосы синхронизации генератора.
Полученная система линеаризованных урав-

нений (8) и (9) с учетом известного принципа ду-
альности обладает достаточной общностью для
анализа автодинного эффекта в синхронизиро-
ванных СВЧ генераторах с любым типом АЭ (тун-
нельные диоды, диоды Ганна и лавинно-пролет-
ные диоды, полевые и биполярные транзисторы и
др.). Эти уравнения будем использовать при ис-
следовании квазистатических и динамических
характеристик АД.

2. КВАЗИСТАТИЧЕСКИЕ
ПАРАМЕТРЫ И ХАРАКТЕРИСТИКИ 

СИНХРОНИЗИРОВАННОГО АВТОДИНА
Для получения аналитических решений диф-

ференциальных уравнений, описывающих пове-
дение автоколебательных систем, широко ис-
пользуется так называемый квазистатический
метод [21]. Этот метод позволяет сравнительно
просто рассчитать характеристики АД, определяю-
щие формирование их выходных сигналов. Для на-
хождения этих характеристик положим в (8), (9)
производные равными нулю и учтем, что в син-
хронном режиме  и набег фазы .
Тогда из образовавшейся системы алгебраических
уравнений получим выражения для автодинных
изменений фазы  и амплитуды  САД:

(12)

(13)

где , , ,  – коэффициенты передачи, обу-
словленные внутренними параметрами генерато-
ра и условиями его синхронизации:

(14)

(15)

Как видно из (12), (13), первые члены правых частей
определяют уровень постоянной составляющей от-
носительно стационарного режима автономного ге-
нератора, которая обусловлена действием только
внешнего синхронизирующего сигнала. Вторые
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члены в этих выражениях связаны с воздействием
отраженного СВЧ-излучения, они определяют
формирование зависимостей мгновенных значе-
ний изменений амплитуды и фазы колебаний от
времени запаздывания  отраженного излучения.

Первую зависимость в теории АД принято на-
зывать амплитудной характеристикой [19], вто-
рую назовем фазовой характеристикой САД. В
отличие от характеристик обычных (несинхро-
низированных) АД характеристики САД, как
видно из (12), (13), являются гармоническими
функциями времени запаздывания  отражен-
ного излучения.

На рис. 2 представлены зависимости коэффици-
ентов , ,  и , рассчитанные
согласно (14), (15) с учетом (11) при различных зна-
чениях коэффициента неизохронности . Из рис. 2а
видно, что функция  обладает центральной
симметрией относительно начала координат.
При этом вариации коэффициентов  и , как по-
казали расчеты, вызывают лишь изменения угла
наклона кривых. Функция  в случае изо-
хронного генератора, когда , обладает осевой
симметрией (см. рис. 2б, кривая 1). При этом ва-
риации коэффициентов  и  вызывают наруше-

τ

τ

н( )hϕ χ a н( )h χ н( )Hϕ χ a н( )H χ

γ
н( )hϕ χ

γ ρ

a н( )h χ
0γ =

γ ρ

ния этой симметрии при сохранении значительно-
го роста коэффициентов  и  на краях
полосы синхронизации (см. рис. 2б, кривые 2 и 3).

Зависимости  и  (см. рис. 2в, 2г)
обладают осевой симметрией относительно оси
ординат при всех вариациях коэффициента . В
центре полосы синхронизации коэффициенты
передачи имеют наименьшие значения, а к краям
полосы синхронизации наблюдается их быстрый
рост. При этом значение коэффициента передачи

 в центре полосы синхронизации изохрон-
ного ( ) САД равно единице (см. рис. 2г, кри-
вая 1), поэтому в этой области расстройки  зна-
чения коэффициентов автодинного усиления
САД и обычного АД совпадают.

В случае неизохронного генератора ( ) ре-
зультирующий коэффициент передачи САД, рав-
ный произведению , за счет снижения вели-
чины Hа (см. рис. 2г, кривые 2 и 3) имеет меньшие
значения, чем величина коэффициента автодин-
ного усиления обычного АД Kа. При этом, если
внести начальную расстройку между частотами

 и  ближе к краю полосы синхронизации, то
в САД имеется возможность значительного уве-

н( )hϕ χ a н( )h χ
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γ
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0γ =

нχ

0γ ≠

а аK H
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Рис. 2. Зависимости  (а),  (б),  (в) и  (г), рассчитанные при различных значениях коэффи-
циента:  (1), 0 (2), –2.5 (3).

–2

–1

0

1

2

2
1

3

1.0
χн

h ϕ
(χ

н)

0.50

(а)

–0.5–1.0
–1

0

1

2

3

2
1

3

1.0
χн

h a
(χ

н)

0.50

(б)

–0.5–1.0

0

1

2

3

4

1, 2, 3

1.0
χн

H
ϕ(
χ н

)

0.50

(в)

–0.5–1.0
0

1

2

3

4

2
1

3

1.0
χн

H
a(
χ н

)

0.50

(г)

–0.5–1.0

н( )hϕ χ a н( )h χ н( )Hϕ χ a н( )H χ
1.5γ =



616

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 6  2020

НОСКОВ и др.

личения коэффициента передачи автодинного
сигнала по сравнению с обычным АД, что было
установлено также в [16, 17].

Необходимо отметить, что сделанные здесь
выводы справедливы при соблюдении неравен-
ства:  где  – период автодинно-
го сигнала,  – его частота, равная доплеров-
ской частоте [21]. Это неравенство выполняется
при условии достаточно “медленного” переме-
щения отражающего объекта, при котором АД
успевает “реагировать” на изменения фазы 
коэффициента отражения. Для более точного
определения предельных возможностей САД да-
лее рассмотрим динамические характеристики
АД в случае “быстрого” перемещения объекта
локации.

3. ДИНАМИЧЕСКИЕ
ХАРАКТЕРИСТИКИ АВТОДИНОВ

Для определения динамических характери-
стик САД зададим в системе уравнений (8), (9)
начальные условия взаимодействия генератора с
отраженным от движущегося объекта локации
СВЧ излучением, когда . При условии по-
стоянства скорости движения набег фазы 
запишем следующим образом:

(16)

где  – начальная фаза доплеровского
сигнала, которую в дальнейшем полагаем равной
нулю. После преобразования системы (8), (9) с
учетом (16) и исключения из анализа постоянной
составляющей получим два независимых уравне-
ния второго порядка для относительных измене-
ний амплитуды  и абсолютных изменений фазы

 в виде

(17)

(18)

где  – коэффициент, ха-
рактеризующий соотношение нормированных
частот  и ;  – отно-
сительный уровень внешнего воздействия с уче-
том его автодинного усиления.

Правые части уравнений (17), (18) являются
тригонометрическими функциями времени. По-
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этому общие решения этих уравнений ищем в ви-
де функций

где , , ,  – искомые множители при си-
нусе (индекс “s”) и косинусе (индекс “c”). После
ряда элементарных преобразований полученных
решений запишем окончательные выражения для
установившихся значений динамических изме-
нений фазы  и амплитуды  САД:
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где ,  – “динамические” амплитудно-
частотные характеристики (АЧХ) САД по изме-
нению фазы и амплитуды колебаний соответ-
ственно:
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изменений фазы и относительных изменений ам-
плитуды колебаний САД соответственно:
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множители:
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Анализ выражений (19)–(28) ввиду их сложности
выполним численным методом, вводя вариации
параметров. При этом будем учитывать, что в
САД величины  и, соответственно,  не
зависят от режима синхронизации. Однако по-
стоянная времени  в зависимости от условий
синхронизации может изменяться в широких
пределах. Как видно из (10), она имеет наимень-
шее значение  в центре полосы
синхронизации и резко возрастает на ее краях.
Кроме того, величина  зависит от относитель-
ного уровня  внешнего синхронизирующего
воздействия.

На рис. 3 и 4 представлены результаты вычис-
лений в виде графиков АЧХ коэффициентов пе-
редачи автодинных изменений фазы  и ам-
плитуды  колебаний САД согласно (21) и
(22) при различных значениях параметров ,

,  и .

aτ a дΩ = τ Ω

ϕτ

мин
вн вн 0Q kϕτ = ω

ϕτ
внk

д( )Φ Ω
д( )K Ω

kΩ

внU нχ γ

Из рис. 3а и 4а, а также результатов расчета при
иных значениях параметров , ,  и  следу-
ет, что АЧХ коэффициентов передачи автодин-
ных изменений фазы  САД являются моно-
тонными функциями частоты. При превышении
частоты  автодинного сигнала граничного зна-

чения  величина коэффициента передачи
 резко спадает. Этот спад АЧХ объясняется

инерционностью процесса синхронизации гене-
ратора, при котором фаза колебаний синхрони-
зированного генератора не успевает реагировать
на быстрые изменения набега фазы . При
этом граничная частота коэффициента передачи

 по уровню  определяется постоянной
времени , как у обычного инерционного звена
первого порядка:

kΩ внU нχ γ
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Ω

гр
ϕΩ

д( )Φ Ω

( , )tδ τ

д( )Φ Ω 1/21/2
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гр вн 0 вн 01 ( )cos .k Qϕ
ϕΩ = τ = ω ϕ

Рис. 3. Амплитудно-частотные характеристики  (а) и  (б), рассчитанные для случая ,  и при ва-
риации уровня внешнего воздействия  (1), 0.05 (2), 0.01 (3).
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Рис. 4. Амплитудно-частотные характеристики  (а) и  (б), рассчитанные для случая ,  и ва-
риации коэффициента неизохронности:  (1), 1 (2), –1 (3).
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Из анализа рис. 3б и 4б следует, что АЧХ коэффи-
циента передачи  автодинных изменений
амплитуды колебаний САД не являются моно-
тонными функциями частоты  автодинного от-
клика. Вид этих функций в значительной степени
определяется условиями синхронизации (значе-
нием параметров  и ), соотношением  по-
стоянных времени  и , а также величиной и
знаком коэффициента неизохронности .

Причина неравномерности АЧХ коэффициен-
та передачи  связана с внутренней “интер-
ференцией” составляющих автодинного отклика
по изменению амплитуды колебаний. Первая со-
ставляющая связана с преобразованием изменений
фазы  СВЧ-генератора в изменения амплитуды
его колебаний (см. третий член левой части (8)).
Вторая составляющая обусловлена изменениями
набега фазы  отраженного СВЧ-излучения
(см. правую часть (8)). Динамические смещения
фазы  автодинного отклика в зависимости от
частоты Ω, как показали вычисления согласно (23),
вызывают изменения фазовых соотношений
между этими слагаемыми. Поэтому результирую-
щий отклик по изменению амплитуды  коле-
баний возрастает на тех частотах, на которых со-
ставляющие синфазные, и ослабляется на часто-
тах с противофазными слагаемыми.

4. ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ РЕЗУЛЬТАТЫ
В качестве объекта исследований нами исполь-

зовался гибридно-интегральный генераторный мо-
дуль 8-миллиметрового диапазона “Тигель-08М”,
изготовленный на основе планарного диода Ган-
на. Напряжение питания 4 В при токе потребле-
ния ~0.2 А, частота генерации модуля 37.5 ГГц,
выходная мощность 15 мВт. Для регистрации сиг-
нала по изменению амплитуды колебаний в топо-
логию этого модуля встроен детекторный диод с
барьером Шоттки [14, 19].

Экспериментальные исследования модуля вы-
полняли на стенде, описание которого представ-
лено в [14]. Исследуемый автодинный генератор
(АГ) связан с доплеровским имитатором сигнала
(ДИС) волноводным трактом, в котором находят-
ся также переменный аттенюатор, моделирующий
затухание распространяющегося в пространстве
излучения, и направленный ответвитель. Одно из
плеч ответвителя связано с измерительным гене-
ратором, выходной сигнал которого служит для
синхронизации АГ. Мощность сигнала синхро-
низации во всех опытах поддерживалась равной
1 мВт, при этом полуширина полосы синхрони-
зации составляла 

Отрезок волновода сечением  мм2

между АГ и ДИС, моделирующий в стенде запаз-

д( )K Ω

Ω

внU нχ kΩ

aτ ϕτ
γ

д( )K Ω

( )tϕ�

( , )tδ τ

д( )θ Ω

( )a t

62 50 10 .mΔ = π × ×
7.2 3.4×

дывание отраженного излучения, имел длину 12 м
(  с). Переменным аттенюатором
устанавливалась величина затухания в тракте
20 дБ, автодинная девиация частоты составляла

. При этом обеспечивалась рас-
четная величина параметра обратной связи  =
=  [14]. Обычно при такой величине

 сигналы САД имеют заметный уровень ангар-
монических искажений, что подтверждается
представленной на рис. 5а осциллограммой сиг-
нала  с выхода диодного детектора.

Остальные осциллограммы получены при воз-
действии на АГ синхронизирующего сигнала для
трех случаев: частота  соответствует середине
полосы синхронизации (рис. 5б), наличие на-
чальной расстройки частоты  вниз (рис. 5в) и
вверх (рис. 5г) на величину 0.8Δm. Скорость дви-
жения отражателя ДИС во всех случаях поддер-
живалась постоянной и составляла 20 м/с.

Из сравнения осциллограмм рис. 5 видно, что
сигналы  САД являются практически гармо-
ническими. При этом следует отметить, что в се-
редине полосы синхронизации амплитуда авто-
динного сигнала наименьшая (см. рис. 5б), а при
приближении к ее краям – существенно возрас-
тает (см. рис. 5в, 5г). Полученные результаты ка-
чественно подтверждают ход кривых на рис. 2г и
выводы разд. 2.

Для экспериментального исследования АЧХ
САД в широком диапазоне частот использовался
косвенный метод их получения, известный как
метод “модуляционных характеристик” [22–24].
Косвенный, поскольку прямые измерения этих
характеристик с помощью известных нам типов
ДИС невозможны из-за их ограниченного быст-
родействия. Для этого ДИС был заменен диод-
ным модулятором, работающим на отражение
(см. [24, рис. 29]). Рабочая точка на характеристи-
ке диода модулятора была выбрана в середине ли-
нейного участка его прямого смещения. На диод
через разделительный конденсатор с выхода из-
мерителя комплексных коэффициентов передачи
“Обзор-103” подводился модулирующий сигнал
уровня 2 дБм. При этом на вход измерителя пода-
вался автодинный сигнал с выхода детекторного
диода генераторного модуля “Тигель-08М”. Дли-
на волноводного тракта от АГ до диодного моду-
лятора составляла 0.22 м, затухание аттенюатора в
этом тракте устанавливалось около 15 дБ, диапа-
зон анализируемых частот Ω/2π задавался от 0.3
до 300 МГц.

На рис. 6 приведены экспериментальные АЧХ,
полученные при отсутствии воздействия на АГ
синхронизирующего сигнала (см. кривую 1) и для
различных условий синхронизации: частота
“внешнего” синхронизирующего сигнала  со-

9100 10−τ ≈ ×

mΔω 62 1.3 10≈ π × ×
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0.8mΔω τ ≈
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ответствует частоте ω0 (кривая 2), наличие на-
чальных расстроек частоты  вниз (кривая 3) и
вверх (кривая 4) относительно частоты  на ве-
личину .

Амплитудно-частотная характеристика гене-
раторного модуля без синхронизации (кривая 1),
является равномерной в широком диапазоне ча-
стот. Граничная частота этой характеристики по
уровню  составляет ~120 МГц. Величина по-
стоянной времени  изменений амплитуды рав-
на  с. Это значение  согласуется с дан-
ными, представленными в [22–24]. В случае САД
АЧХ модуля, как видно из кривых 2–4 на рис. 6,
может иметь существенную неравномерность в
области единиц и десятков мегагерц. Эта нерав-
номерность и “асимметрия” АЧХ при наличии
расстроек (кривые 3 и 4) относительно АЧХ без
них (кривая 2) объясняется различием начальной
фазы  для характеристики  при смене
знака нормированной расстройки  (11), а также
различием дальнейшего хода зависимости 
с увеличением частоты . Изменение фазы ,
как видно из (10), изменяет также постоянную
времени , влияющую на значение граничной ча-

стоты  и, тем самым, на частоту прогиба АЧХ,

внω
0ω

н 0.8χ =

1 21 2
аτ

–91.3 10× аτ

0φ д( 0)ψ Ω =
нχ

д( )ψ Ω
Ω 0φ

ϕτ

гр
ϕΩ

представленную кривыми 3 и 4 (граничная частота
АЧХ кривой 3 получена порядка 1.2…3 МГц). Отме-
тим, что этого диапазона частот с равномерной АЧХ
вполне достаточно для регистрации перемещений
объектов локации до скоростей 4.8…12 км/с.

Таким образом, полученные результаты экс-
периментальных исследований подтвердили

Рис. 6. Амплитудно-частотные характеристики ко-
эффициентов передачи автодинного отклика по из-
менению амплитуды колебаний, полученные экспе-
риментально для АД на диоде Ганна при отсутствии
синхронизации (кривая 1) и при ее наличии для слу-
чаев, когда  (2), –0.8 (3) и 0.8 (4).
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Рис. 5. Осциллограммы сигналов  САД на диоде Ганна, полученные при отсутствии синхронизации (а) и при ее
наличии для случаев, когда  (б), –0.8 (в) и 0.8 (г).
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адекватность разработанной математической мо-
дели САД в отношении анализа автодинных па-
раметров и характеристик как при квазистатиче-
ски малых, так и больших скоростей движения
объектов локации.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Разработана математическая модель автодин-
ного приемопередатчика, стабилизированного по
частоте сигналом от дополнительного генератора.
Получены основные соотношения для расчета его
сигнальных характеристик как при квазистатиче-
ски медленном перемещении объекта локации,
так и при высоких скоростях движения, когда пери-
од автодинного сигнала соизмерим с постоянными
времени автодинного отклика. Синхронизация ав-
тодина от внешнего генератора исключает ангармо-
нические искажения сигналов, характерные для
обычных (нестабилизированных) автодинов, что
способствует расширению их динамического
диапазона. В синхронизированном автодине пу-
тем внесения начальной расстройки между часто-
тами внешнего генератора и собственной часто-
той автодина в пределах полосы синхронизации
имеется возможность значительного увеличения
коэффициента передачи автодинного сигнала по
сравнению с обычными автодинами.

Инерционность процесса фазовой синхрони-
зации генератора вызывает неравномерность фор-
мирования амплитудно-частотных характеристик
коэффициента передачи синхронизированного
автодина по изменению амплитуды колебаний в
области высоких частот. Однако эта неравномер-
ность при правильном выборе параметров син-
хронизации не является препятствием для реги-
страции сигналов во всем диапазоне существую-
щих на практике скоростей движения объектов
локации.

Из результатов исследований следует вывод о
перспективности разработки интегральных авто-
динных модулей с синхронизацией частоты от до-
полнительного маломощного генератора. Осо-
бую актуальность такое техническое решение
имеет в диапазоне миллиметровых и более корот-
ких волн.
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Исследование вольт-амперной характеристики структурированных высокотемпературных сверх-
проводящих (ВТСП) пленок на основе YBa2Cu3O7 – x –YBa2Cu3O7 – x показало, что критический ток
пленочной структуры площадью 10.0 × 10.0 мм2 удается уменьшить с 10 А до 100 мА. На примере
ВТСП-резонатора показано, что в миллиметровом диапазоне длин волн, при ширине резонансного
отклика 2∆f = 20…30 МГц по уровню 0.5 его амплитуды, структурированная пленка, использован-
ная как “земляная” плоскость, позволяет осуществлять перестройку резонатора в полосе не менее
300 МГц.
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ВВЕДЕНИЕ

Среди различных методов частотной пере-
стройки высокотемпературной сверхпроводя-
щей (ВТСП) микрополосковой элементной базы
СВЧ-электроники (механические, магнитные,
электрические и т.п.) наибольшего интереса заслу-
живают два из них. Это, во-первых, использова-
ние зависимости диэлектрической проницаемо-
сти сегнетоэлектрической подложки от напря-
женности электрического поля и, во-вторых,
возможность варьирования емкостными связями
СВЧ-устройств за счет пропускания тока через
отдельные ВТСП-элементы микрополосковых
линий передачи (МПЛ) и вывода МПЛ из сверх-
проводящего состояния.

Оба способа перестройки имеют существен-
ные недостатки. При использовании сегнето-
электрической подложки требуются большие,
порядка 106 В/см2, напряженности электрическо-
го поля, а при выводе МПЛ из сверхпроводящего
состояния – величины тока более 106 А/см2.

В данной работе приведены результаты иссле-
дования ВАХ структурированных пленок
YBa2Cu3O7 – x–YBa2Cu3O7 – x на подложках Al2O3 +
+ CeO2 и показано, что использование такой
структуры в качестве “земляной” плоскости мик-
рополоскового СВЧ-устройства позволяет эф-
фективно осуществлять его перестройку при зна-
чительном снижении управляющего тока.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Снижения управляющих токов для перестрой-

ки СВЧ МПЛ можно добиться двумя основными
способами: существенным уменьшением толщи-
ны ВТСП-пленки или уменьшением геометриче-
ских размеров МПЛ. В СВЧ- и мм-диапазоне
длин волн эти возможности ограничены, с одной
стороны, эффективной диэлектрической прони-
цаемостью подложки εэф, которая определяет ли-
нейные размеры элементной базы, а с другой,
лондоновской глубиной проникновения поля
(для пленок ВТСП λL = 0.33 мкм), которая накла-
дывает ограничение на толщину пленки ВТСП
(d = 2…3λL). Последнее ограничение может быть
устранено при использовании структурирован-
ной пленки, состоящей из двух слоев, различаю-
щихся по толщине в несколько раз.

2. СТРУКТУРИРОВАННЫЕ 
ПЛЕНКИ ВТСП

Пленки состава YBa2Cu3O7 – x на подложках
Al2O3 + CeO2 размером 10 × 10 мм2 получали с по-
мощью лазерного напыления. Процесс напыле-
ния включал три этапа.

На первом этапе, проводилось напыление
пленки толщиной 0.7…0.8 мкм на всю поверх-
ность подложки. На полученной пленке с помо-
щью фотолитографии был изготовлен дисковый
резонатор диаметром 3.5 мм с подводящими
МПЛ шириной 0.25 мм и зазорами связи шири-
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ной 0.25 мм. Параметры резонатора были рассчи-
таны на частоту 37 ГГц по формулам из работы
[1]. Более подробно технологические вопросы
разработки резонаторов мм-диапазона длин волн
приведены в [2].

На втором этапе на обратную сторону подлож-
ки напыляли тонкую пленку, толщиной не более
0.1 мкм, при этом один край подложки перекры-
вался пластинкой из NdGaO2 размером 4 × 15 мм2.
Таким образом получалась тонкая пленка ВТСП
размером 6 × 10 мм2.

На третьем этапе пластину NdGaO3 сдвигали
на другой край подложки и напыляли пленку,
толщиной порядка 0.6…0.7 мкм.

В результате получали структурированную
пленку YBa2Cu3O7 – x, схематически изображен-
ную на рис. 1. Ширина области пересечения двух
пленок составляла 2 мм, а резонатор на противо-
положной стороне подложки был расположен в
области над толстой пленкой.

Основная трудность при получении структу-
рированной пленки ВТСП состояла в том, чтобы
тонкая пленка имела максимально возможное
омическое сопротивление при комнатной темпе-
ратуре, сохраняя параметры сверхпроводящего
перехода. Проведенные исследования показали,
что при снижении частоты следования импульсов
лазерного излучения, длительностью 10 нс, до
2…3 Гц, удавалось получить сверхпроводящую
пленку с сопротивлением порядка 120 Ом. После-
дующее напыление толстой пленки не вызывало
трудности. Пленка имела сопротивление при
комнатной температуре 20…30 Ом.

На рис. 2а, 2б приведена динамическая вольт-
амперная характеристика ВАХ структурирован-
ной пленки при подаче напряжения треугольной
формы на ее контакты. Генератор напряжения
треугольной формы обеспечивал период следова-
ния импульсов Т = 1…10 с и регулируемую ампли-
туду напряжения U = ±12 В при максимальном
токе ±1 А. Из рис. 2а видно, что при начале роста

напряжения ток через структурированную плен-
ку увеличивается (область +1), и при достижении
им +100 мА начинает расти напряжение с после-
дующим снижением тока. Такой ход зависимости
объясняется процессом нагрева кристаллографи-
ческой решетки тонкой пленки и началом ее вы-
хода из сверхпроводящего состояния. При сни-
жении напряжения начинает восстанавливаться
сверхпроводящее состояние пленки и при отри-
цательном напряжении процесс повторяется (см.
рис. 2а, область –1). При этом толстая пленка
остается в сверхпроводящем состоянии и выхо-
дит из него при амплитудах треугольного напря-
жения более ±100 мВ. При увеличении напряже-
ния токовый участок ВАХ между областями +1 и
–1 начинает уменьшаться и в момент выхода тол-

Рис. 1. Структурированная пленка YBa2Cu3O7 – x–
YBa2Cu3O7 – x на положке Al2O3 + CeO2: 1 – подлож-
ка Al2O3 + CeO2, 2 – пленка YBa2 Cu3O7 – x толщиной
0.6…0.7 мкм, 3 – пленка YBa2Cu3O7 – x толщиной
0.1 мкм, 4 – контакты из золота шириной 1 мм.
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Рис. 2. ВАХ структурированной пленки YBa2Cu3O7 – x–
YBa2Cu3O7 – x на подложке Al2O3 + CeO2 (а): +I и
‒I – области при токах через структурированную
пленку до ±100 мА (стрелками показано направление
изменения тока), 1 – ВАХ при токах больше ±100 мА;
(б) зависимость напряжения U от времени Т генера-
тора напряжения треугольной формы.
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стой пленки из сверхпроводящего состояния
трансформируется в линейную ВАХ (см. рис. 2а,
область 2).

2. ЧАСТОТНАЯ ПЕРЕСТРОЙКА 
РЕЗОНАТОРА мм-ДИАПАЗОНА

ДЛИН ВОЛН

Для исследований процесса частотной пере-
стройки резонатора мм-диапазона длин волн ис-
пользовался панорамный измеритель коэффици-
ента стоячей волны (КСВН) и отражений с поло-
сой перестройки частоты от 24.5 до 38.5 ГГц.
ВТСП-резонатор размещался в корпусе коробча-
того типа с коаксиальными выводами для под-
ключения к коаксиально-волноводным перехо-
дам измерителя КСВН (рис. 3). МПЛ резонатора
припаивали к коаксиальным выводам с помощью

индия. Структурированную пленку использовали
в качестве “земляной” плоскости. При этом кон-
такт толстой пленки припаивали индием непо-
средственно на корпус, а контакт тонкой пленки –
к дополнительному центральному проводнику
коаксиального вывода, который расположен на
широкой стенке корпуса и на который подавалось
напряжение треугольной формы. Корпус с резона-
тором закрывался верхней и нижней крышками с
использованием индиевых прокладок, что предот-
вращало возможность попадания жидкого азота
на резонатор.

После подключения резонатора к панорамно-
му измерителю КСВН всю конструкцию помеща-
ли в пенопластовую емкость, которую заливали
жидким азотом и охлаждали до температуры 77 К.
На экране индикатора генератора КСВН можно
было наблюдать появление резонансного откли-
ка резонатора с центральной частотой 37 ГГц и
шириной 2∆f = 30 МГц по уровню 0.5 его амплиту-
ды. При включении генератора напряжения тре-
угольной формы можно наблюдать плавное сме-
щение резонансного отклика на частоту 36.7 ГГц
при токах до ±100 мА. На рис. 4 приведена зави-
симость потерь СВЧ-мощности Р от частоты f в
ВТСП-резонаторе с “земляной” плоскостью из
структурированной пленки. При увеличении то-
ка частотная перестройка прекращается на часто-
те 36.7 ГГц и амплитуда резонансного отклика 2
уменьшается на 5 дБ (кривая 3). Резонансный от-

Рис. 3. Корпус ВТСП-резонатора с коаксиальными
выводами для подключения измерителя КСВН и ге-
нератора напряжения треугольной формы.

Рис. 4. Зависимость потерь мощности излучения Р от
частоты f в ВТСП-резонаторе: 1 – резонансный от-
клик при токе через структурированную пленку I = 0;
2 – резонансный отклик при токах до ±100 мА; 3 – ре-
зонансный отклик при токах более ±100 мА.
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клик 3 полностью не затухает, поскольку пленка
резонатора находится в сверхпроводящем состоя-
нии, а роль “земляной” плоскости играет нижняя
крышка коробчатого корпуса.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Проведенные исследования показали, что
структурированная ВТСП-пленка может эффек-
тивно использоваться для частотной перестройки
элементной базы СВЧ-электроники. При этом не
нарушаются условия для топологии элементов,
ограниченной диэлектрической проницаемостью
подложки εэф, и сохраняется условие для лондо-
новской глубины проникновения поля λL. Токи

для управления частотной перестройкой удается
снизить с 10 А до 100 мА при смещении резонанс-
ных частот в мм-диапазоне длин волн на 300 МГц.
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