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Представлен обзор цифроаналоговых преобразователей на основе дельта-сигма модуляторов
(ΔΣ-модуляторов). Рассмотрена структура и принцип работы цифроаналоговых дельта-сигма пре-
образователей. Обсуждаются особенности построения основных блоков, включая интерполяцион-
ный фильтр, цифровой ΔΣ-модулятор, базовый цифроаналоговый преобразователь, выходной
фильтр. Представлены достигнутые результаты за последние пять лет. Обзор ориентирован на спе-
циалистов в области микроэлектронной компонентной базы в части разработки цифроаналоговых
преобразователей.
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ВВЕДЕНИЕ
Неотъемлемой частью телекоммуникационных

систем является цифроаналоговый преобразова-
тель (ЦАП), который формирует информационный
сигнал, переносимый на несущую частоту и излуча-
емый в эфир. Наблюдаются следующие тенденции
в развитии телекоммуникационных систем: воз-
растающая доля цифровой части в передающем
тракте, стремление уменьшить площадь, занима-
емую компонентами системы на кристалле, по-
вышение требований к динамическим характери-
стикам при сохранении приемлемыми иных па-
раметров. Перенос функций передатчика в
цифровую область позволяет повысить гибкость
и функциональность устройства, а также полу-
чить наибольший выигрыш при переходе на тех-
нологические процессы с меньшей проектной
нормой. Аналоговые блоки не обладают такой
способностью к масштабированию, и переход к
более передовым технологическим процессам,
как правило, не обеспечивает сопоставимый вы-
игрыш в производительности.

Повышение динамических характеристик
требует повышения разрядности ЦАП, что при-
водит к увеличению площади кристалла ЦАП.
Решением в данной ситуации выступает допол-
нение ЦАП дельта-сигма-модулятором (ΔΣ-мо-
дулятором). Аналоговые ΔΣ-модуляторы широко
используются в аналогоцифровых преобразова-
телях (АЦП), в которых выполняют функции
повышения эффективной разрядности. Для низ-

кочастотных приложений обычно используются
дискретные во времени ΔΣ-модуляторы на пере-
ключаемых конденсаторах, отличающиеся низкой
потребляемой мощностью [1–4]. В быстродей-
ствующих схемах предпочтение отдается непре-
рывным во времени схемам. Для ЦАП использу-
ются цифровые ΔΣ-модуляторы, принцип работы
которых идентичен аналоговым [1, 5, 6].

Включение ΔΣ-модулятора в структуру преоб-
разователя, т.е. построение дельта-сигма-ЦАП
(ΔΣ-ЦАП), позволяет решить ряд практически
значимых задач. В частности, повысить функци-
ональность устройства (благодаря простоте ре-
конфигурирования цифровой части), сократить
площадь, занимаемую ЦАП на кристалле, увели-
чить выигрыш от перехода на технологические
процессы с меньшей проектной нормой. Перечис-
ленные преимущества оказываются востребован-
ными в системах передачи данных, где требуется
полоса частот порядка 10…100 МГц и разрядность
12…16 бит, например в мобильных сетях 4-го и 5-го
поколения и Wi-Fi. Однако в настоящее время в
зарубежной и отечественной литературе отсут-
ствуют публикации, обобщающие текущий опыт
разработки цифроаналоговых преобразователей
на основе ΔΣ-модуляторов.

Целью данной работы является систематиза-
ция базовых сведений об устройстве ΔΣ-ЦАП, со-
поставительный анализ современных решений и
подходов к разработке ΔΣ-ЦАП.

УДК 621.396.69
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В обзоре рассмотрены архитектуры ΔΣ-ЦАП, т.е.
возможные комбинации ΔΣ-модулятора и ЦАП;
обсуждается вопрос интерполяции входного сигна-
ла; также рассмотрены цифровые ΔΣ-модуляторы,
применяемые в ΔΣ-ЦАП, и представления цифро-
вых модуляторов, частотные свойства, многокас-
кадные, конвейерные, реконфигурируемые моду-
ляторы. Кратко описаны особенности построения
ЦАП, входящего в состав ΔΣ-ЦАП; обсуждаются
вопросы, связанные с фильтрацией выходного ана-
логового сигнала, в частности, аналоговые, цифро-
вые и полуцифровые способы фильтрации шума
квантования в выходном аналоговом сигнале.

1. ΔΣ-ЦАП
1.1. Архитектуры ΔΣ-ЦАП

Цифроаналоговые преобразователи по прин-
ципу работы делятся на два класса согласно соот-
ношению частоты дискретизации и частоты об-
работки кода: ЦАП со скоростью Найквиста,
ЦАП с передискретизацией, т.е. ΔΣ-ЦАП. Кроме
того, возможны комбинированные решения. В
случае N-разрядного цифроаналогового преобра-
зователя со скоростью Найквиста на вход посту-
пает N-разрядный код с частотой дискретизации
fs. Цифроаналоговый преобразователь за период
дискретизации Ts обрабатывает один отсчет и
формирует соответствующий выходной аналого-
вый сигнал, то есть ЦАП работает со скоростью fs
отсчетов в секунду. При этом полоса частот вос-
станавливаемых сигналов оказывается равной
полосе частот, определяемой формулой Найкви-
ста, то есть половине частоты дискретизации fs.
Структура ΔΣ-ЦАП показана на рис. 1 [5, 6]. На

первом этапе частота дискретизации входного
кода x(n) повышается в k раз (k – коэффициент
передискретизации, OverSampling Rate, OSR) с
помощью цифрового интерполяционного филь-
тра, далее код поступает на вход цифрового ΔΣ-
модулятора. В результате на выходе модулятора
формируется код меньшей разрядности M (M < N)
с частотой дискретизации kfs. Код подается на M-
разрядный ЦАП со скоростью Найквиста (далее –
“базовый” ЦАП). При этом выходной аналоговый
сигнал a(t) базового ЦАП помимо информацион-
ного сигнала содержит и сигнал шума квантования,
созданный ΔΣ-модулятором, который впослед-
ствии должен быть отфильтрован, например, ана-
логовым фильтром нижних частот.

Таким образом, в ΔΣ-ЦАП снижается разряд-
ность базового ЦАП, но возрастает требуемое
быстродействие. Снижение разрядности базово-
го ЦАП является главным преимуществом и це-
лью использования ΔΣ-ЦАП, так как достижи-
мость показателей по линейности, площади и
быстродействию ЦАП непосредственно зависит
от разрядности. На рис. 2 представлены области
применения ΔΣ-ЦАП и ЦАП со скоростью Найк-
виста (ось абсцисс эквивалентна полосе рабочих
частот ЦАП) [7]. Как видно из рисунка, они неэк-
вивалентны, т.е. не удается сохранять широкую
полосу частот сигнала, снижая разрядность и уве-
личивая быстродействие базового ЦАП, что сле-
дует из формулы для отношения сигнал/шум
(SNR – Signal-to-Noise Ratio) [5, 6, 8–10]:

(1)

где N – разрядность квантователя, L – порядок
модулятора. Зависимость SNR от разрядности
приблизительно линейная, а от OSR – логариф-
мическая. Как следствие, динамические характе-
ристики при уменьшении разрядности падают
быстрее, чем растут с увеличением коэффициен-
та передискретизации. Этот эффект может быть
скомпенсирован увеличением порядка модулято-
ра. Однако снижение разрядности и повышение
порядка увеличивает амплитуду шума ошибки
квантования, что повышает требования к филь-
трации выходного сигнала. Тем не менее исполь-
зование передискретизации позволяет достигать
более высоких динамических характеристик в уз-
кой полосе частот, которых не удается достичь
ЦАП со скоростью Найквиста.

( )2 2 1

2

(2 1) 2 1 OSR3SNR 10 lg ,
2 π

N L

L

L +− +=

Рис. 1. Цифроаналоговый преобразователь с передискретизацией (ΔΣ-ЦАП).

↑k ΣΔ ЦАП

M < N

x(n)
N бит @ fs N бит @ kfs M бит @ kfs a(t)

Рис. 2. Области применения ЦАП (SFDR – Spurious-
Free Dynamic Range).
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Построение цифровых телекоммуникацион-
ных систем требует высокоскоростных ЦАП (со
скоростью более 1 Гвыборок/с) и широкой поло-
сой частот (более 20 МГц) [11–17]. В этом каче-
стве широко распространены ЦАП со скоростью
Найквиста. Как отмечалось, для упрощения ана-
логовой части необходимо снижать разрядность
ЦАП без заметного ухудшения характеристик, че-
го можно добиться использованием ΔΣ-модулятора
и введением передискретизации. В предельном слу-
чае удается снизить разрядность базового ЦАП до
одного разряда, что позволяет использовать в каче-
стве ЦАП фактически любое ключевое устройство.
Например, в построенных таким образом передат-
чиках – полностью цифровые передатчики (ADT –
All-Digital Transmitter) – выходной код с ΔΣ-моду-
лятора подается, например, на ключевой усилитель
мощности [18–28]. Тем самым аналоговая часть пе-
редающего тракта сводится к минимуму: усилитель
мощности, выходной полосовой фильтр, антенна.

Так как в телекоммуникационных системах
требуются полосы рабочих частот от нескольких
десятков мегагерц, то достижимые уровни значе-
ний OSR оказываются значительно меньше, чем
в типовых приложениях ΔΣ-ЦАП, таких как зву-
ковые тракты и измерительное оборудование.
Обычно значение OSR для низкочастотных при-
ложений ΔΣ-ЦАП составляет не менее 100, что в
случае полосы в несколько десятков мегагерц по-
требует от базового ЦАП работы на частотах в
единицы-десятки гигагерц. Поэтому коэффици-
ент OSR обычно меньше 100 и находится в преде-
лах от 4 до 64 [10, 14, 15, 29–34]. При этом следует
учитывать следующие аспекты.

1. Повышение OSR снижает требования к ана-
логовому фильтру по крутизне передаточной ха-
рактеристик, но повышает требования к базовому
ЦАП по быстродействию. При этом обеспечива-
ется логарифмический рост динамических харак-
теристик.

2. Повышение разрядности увеличивает тре-
бования к базовому ЦАП, но снижает требования
к аналоговому фильтру. При этом обеспечивается
линейный рост динамических характеристик.

3. Повышение порядка модулятора, на первый
взгляд, позволяет не менять требования к базово-
му ЦАП ни по разрядности, ни по быстродей-
ствию, но повышает требования к аналоговому
фильтру по подавлению, так как происходит рост
амплитуды ошибки квантования вне полосы ра-
бочих частот. При этом обеспечивается практи-
чески линейный рост динамических характери-
стик. Однако повышение порядка модулятора
приводит к повышению разрядности базового
ЦАП, так как модуляторы выше 2-го порядка с
одноразрядными квантователями неустойчивы.

Для обеспечения устойчивости следует либо по-
вышать разрядность квантователя, либо перехо-
дить к многокаскадным структурам и также по-
вышать разрядность выходного кода модулятора.

Как видно, определение параметров OSR, по-
рядка модулятора и разрядности базового ЦАП
является решением задачи оптимального поиска
при заданных ограничениях. Причем решением
могут быть не только одноразрядные (например,
в ADT), но и многоразрядные базовые ЦАП. Сто-
ит отметить, что эффект повышения требований
к аналоговому фильтру (например, при росте по-
рядка модулятора) может быть компенсирован
предварительной цифровой или полуцифровой
фильтрацией. В некоторых случаях удается до-
биться полного отказа от аналогового фильтра
для выходного сигнала [35, 36].

Существуют также работы, в которых рассмат-
риваются комбинированные структуры на основе
ЦАП со скоростью Найквиста и ΔΣ-ЦАП. Такое
решение – гибридный ЦАП – описано в [7, 15, 30,
37–39] и имеет структуру, показанную на рис. 3. В
гибридном ЦАП старшие разряды входного кода
DL, …, N – 1 обрабатываются ЦАП со скоростью
Найквиста, а младшие разряды D0, …, L – 1 обрабаты-
ваются ΔΣ-ЦАП. Затем выходные сигналы ЦАП
складываются для формирования общего выход-
ного сигнала s(t). Такой подход позволяет, с одной
стороны, упростить аналоговую часть за счет сни-
жения разрядностей ЦАП, а с другой – уменьшить
шумы квантования вне полосы, так как через
ΔΣ-ЦАП проходит лишь часть сигнала.

Для формирования высокочастотного выход-
ного сигнала передатчика дельта-сигма ЦАП мо-
гут быть модифицированы. Как известно, типо-
вой ΔΣ-модулятор содержит интегратор, а значит,
подавление шумов квантования происходит в об-
ласти низких частот. Однако структура ΔΣ-моду-
лятора допускает изменения для формирования
высокочастотных или полосовых сигналов. В та-
ком случае коэффициент передискретизации бу-
дет уже считаться не по наибольшей частоте в
спектре, а по полосе самого сигнала, что позволя-
ет понизить требования по OSR.

Рис. 3. Гибридный ЦАП.

ЦАП

ΔΣ-ЦАП

s(t)+
D0, …, N – 1

DL, …, N – 1

D0, …, N – 1
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1.2. Особенности использования
многокаскадных модуляторов

При использовании многокаскадных ΔΣ-мо-
дуляторов – MASH (Multi-stAge noise-SHaping)
модуляторов [40, 41] – существует три варианта
включения базового ЦАП, показанные на рис. 4,
где H1(z), H2(z), …, HN(z) – передаточные функ-
ции блока компенсации, x – входной сигнал ΔΣ-
модулятора, y – выходной сигнал ΔΣ-модулятора,
y1, y2, …, yN – выходные сигналы каскадов ΔΣ-мо-
дулятора. Как отмечалось, цель использования
ΔΣ-модулятора при построении преобразователя –
снизить разрядность базового ЦАП. Как следствие,
чем “ближе” базовый ЦАП будет расположен к
квантователю каскада (т.е. к MASH-структуре), тем
больше выигрыш от использования ΔΣ-модулятора.

Возможно включение базового ЦАП в трех се-
чениях структуры (см. рис. 4, пунктир). Размеще-
ние в сечении 1 потребует использования N базо-
вых ЦАП, а блок компенсации должен быть реали-
зован полностью в аналоговом виде. Этот подход
позволяет получить наибольший выигрыш от сни-
жения разрядности базового ЦАП. Однако анало-
говый блок компенсации будет подвержен рассо-
гласованию элементов, и компенсация ошибки
первого каскада может происходить не полно-
стью. Такие реализации блока компенсации мож-
но встретить в работах [42, 43].

При включении в сечение 3 потребуется один
базовый ЦАП, а блок компенсации реализуется в
цифровом виде. При этом будет наблюдаться рост
разрядности выходного кода блока компенсации
по сравнению с разрядностью выходных сигна-
лов каскадов. Это потребует увеличения разряд-
ности базового ЦАП, и эффект от использования
ΔΣ-ЦАП будет снижен по сравнению с предыду-

щим случаем. Тем не менее, данный подход явля-
ется наиболее распространенным, так как обес-
печивает полную компенсацию ошибки первого
каскада [7, 14, 44–47].

Включение базового ЦАП в сечение 2 является
промежуточным – полуцифровым – вариантом.
В этом случае требуется несколько ЦАП, форми-
рующих коэффициенты в передаточных функци-
ях H1(z), …, HN(z), т.е. выполняющих роль умно-
жителей. При этом разрядность ЦАП оказывает-
ся равной разрядности квантователя, а все
операции суммирования выполняются для ана-
логовых сигналов. Как следствие, проблема со-
гласования передаточных функций в этом случае
также присутствует, поэтому для компенсации
рассогласований дополнительно вводится дина-
мическое согласование элементов. Такие реали-
зации можно найти в работах [48–51].

Выходной сигнал ΔΣ-ЦАП содержит высокий
уровень шума вне полосы, который должен быть
отфильтрован. Соответственно, при включении
базового ЦАП в сечение 1 фильтрация полностью
производится аналоговым фильтром. Если ЦАП
размещается в сечениях 2 или 3, то требования к
аналоговому фильтру могут быть ослаблены за
счет введения цифровой или полуцифровой
предварительной фильтрации (подробнее см. да-
лее, в разд. 5).

2. ИНТЕРПОЛЯЦИЯ

В структуре ΔΣ-ЦАП первым блоком, прини-
мающим входной код, является цифровой интер-
поляционный фильтр. Задача данного фильтра –
повысить частоту дискретизации в число раз, рав-
ное коэффициенту передискретизации OSR.

ΔΣ-Модуляторы работают на частотах, в десят-
ки или сотни раз превосходящих полосу рабочих
частот, поэтому интерполяционный фильтр дол-
жен формировать выходные отсчеты с той же ча-
стотой. При этом модулятор и интерполяционный
фильтр обладают различной вычислительной эф-
фективностью, поскольку модулятор реализует,
как правило, только операции сложения, а
фильтр – дополнительно “длительные” операции
умножения. Как следствие, критический путь в
интерполяционном фильтре может оказаться
больше, чем в модуляторе. Действительно, как
правило, интерполяционные фильтры строятся
на основе фильтров с конечной импульсной ха-
рактеристикой (КИХ), так как последние способ-
ны обеспечить строго линейную фазочастотную
характеристику (ФЧХ). В прямой структуре кри-
тический путь фильтра (путь через один умножи-
тель и N сумматоров, где N – порядок фильтра)
оказывается больше, чем критический путь ΔΣ-
модулятора. Поэтому из соображений быстродей-
ствия реализация интерполяционного фильтра на

Рис. 4. Варианты расположения базового ЦАП.
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основе такого однокаскадного КИХ-фильтра мо-
жет оказаться невозможной.

В качестве решения проблемы повышения
быстродействия интерполяционного фильтра в
ΔΣ-ЦАП используются следующие решения: пе-
реход к транспонированной форме, полифазная
фильтрация, многокаскадная интерполяция. В
первую очередь применяют транспонированную
форму (рис. 5). В результате критический путь
может быть сокращен до пути, содержащего один
умножитель и один сумматор, вне зависимости от
порядка фильтра.

Полифазная фильтрация позволяет перенести
критический путь из домена с частотой выходно-
го сигнала в домен с частотой входного сигнала.
Например, предположим, что частота входных
отсчетов fs, а структура фильтра на рис. 5 исполь-
зуется для интерполяции с коэффициентом 2. То-
гда все элементы задержки фильтра должны рабо-
тать с частотой выходных отсчетов 2fs. Полифаз-
ный фильтр, эквивалентный данному фильтру
(рис. 6) состоит из двух фильтров меньшего по-
рядка. Входные данные подаются одновременно

на оба фильтра с частотой fs. С той же частотой об-
новляются состояния элементов задержки. Вы-
ходной сигнал циклически переключается между
двумя фильтрами с частотой 2fs, тем самым обес-
печивая удвоенную частоту выходных отсчетов. В
результате требования к фильтру по быстродей-
ствию ослаблены, а переключение между филь-
трами выполняется с помощью мультиплексора.

Многокаскадный интерполяционный фильтр
реализуется, как показано на рис. 7 [19, 29, 43,
52–56]. Первые каскады представляют интерпо-
ляционные КИХ-фильтры. Коэффициент интер-
поляции каждого каскада Mi при этом не превы-
шает 10. Обычно коэффициент интерполяции
каскада выбирается равным двум. При этом по
мере повышения частоты дискретизации порядок
фильтров Ki уменьшается (Ki + 1 < Ki), чтобы сни-
зить требования к разрядности коэффициентов и
упростить умножители. С целью снижения аппа-
ратных затрат могут использоваться полуполос-
ные КИХ-фильтры, требующие, примерно, в два
раза меньшее число умножителей. Наиболее кри-
тичные к быстродействию последние каскады

Рис. 5. Транспонированная структура КИХ-фильтра.
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Рис. 6. Интерполяционный КИХ-фильтр с полифазной структурой.
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могут выполняться с использованием фильтров
скользящего среднего или, как их еще называют,
интеграторно-гребенчатых фильтров (ИГФ). Та-
кие фильтры не требуют операций умножения, а
критический путь распространения сигнала про-
ходит лишь через один двухвходовой сумматор.

3. ЦИФРОВОЙ ΔΣ-МОДУЛЯТОР
3.1. Структуры цифрового ΔΣ-модулятора

При рассмотрении цифровых модуляторов
ΔΣ-ЦАП используется структура модулятора с
обратной связью по ошибке (рис. 8) [5, 6]. В такой
структуре на вход блока с дискретной во времени
передаточной функцией W(z) поступает сигнал
ошибки с квантователя e(n). Порядок модулятора
в таком случае зависит от вида передаточной
функции W(z). Выражения для выходного сигна-
ла в такой структуре принимают вид

(2)

(3)
Как видно из выражений, в такой структуре пере-
даточные функции модулятора для сигнала (STF –
Signal Transfer Function) и шума квантования
(NTF – Noise Transfer Function) имеют вид

(4)
Если принять

(5)
то для ΔΣ-модулятора 1-го порядка, который осу-
ществляет подавление шума квантования в обла-
сти низких частот, получаем выражение

(6)
Кроме того, цифровые ΔΣ-модуляторы могут
изображаться так, как показано на рис. 9. Для сиг-
налов в цифровом представлении процесс кванто-
вания эквивалентен отбрасыванию L младших зна-

; ( ) ;y w e w x W z e= + = −

( )( ) 1 ( ) .y x W z e e x W z e= − + = + −

( )STF( ) 1; NTF( ) 1 ( ) .z z W z= = −

1( ) ,W z z−=

1(1 ) .y x z e−= + −

чащих разрядов (МЗР) и передаче на выход только
M старших значащих разрядов (СЗР). В таком слу-
чае ошибкой квантователя являются L МЗР.

Подавление сигнала ошибки может быть осу-
ществлено не только в области низких частот,
поэтому возможны модуляторы полосового и
высокочастотного типов. Для этого необходимо
изменить передаточную функцию W(z). Напри-
мер, при  подавление сигнала ошибки
будет осуществляться в области частоты fs/2, то
есть ΔΣ-модулятор будет высокочастотным. При

 модулятор будет полосовым, так как
подавление будет наблюдаться на частоте fs/4. В
общем случае для модулятора k-го порядка выра-
жения приведены в табл. 1.

Реализация цифровых ΔΣ-модуляторов имеет
ряд особенностей, в частности, выбор разрядно-
стей сумматоров. Рассмотрим этот вопрос на
примере модулятора первого порядка (рис. 10).
На вход поступает сигнал N-разрядного кода x(n).
На выходе сумматора генерируется сигнал y(n), M
старших разрядов которого формируют выходной
сигнал yСЗР(n), а сигнал yМЗР(n), содержащий L
младших разрядов y(n), поступает по петле обрат-
ной связи на сумматор (M + L = N + 1). Фактически
ΔΣ-модулятор обрабатывает L младших разрядов
входного кода, а M старших разрядов остаются
без изменений.

Реализация цифрового ΔΣ-модулятора пред-
ставлена на рис. 11. Входной код разделяется на
старшие M и младшие L разряды. Младшие разряды
обрабатываются ΔΣ-модулятором. Возникающий
при этом на выходе модулятора бит переноса скла-
дывается со старшими разрядами, формируя вы-
ходной код ΔΣ-модулятора. Быстродействие та-
кого ΔΣ-модулятора ограничивается свойствами
сумматора (см. рис. 11, черный кружок), который
в отличие от второго сумматора не может быть
конвейеризован, так как стоит в петле обратной

1( )W z z−= −

2( )W z z−= −

Рис. 7. Многокаскадный интерполяционный фильтр.
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Рис. 8. Обобщенная структура ΔΣ-модулятора c об-
ратной связью по ошибке.
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связи. При этом чем меньше разрядность выход-
ного кода модулятора, тем больше младших раз-
рядов обрабатывает ΔΣ-модулятор и, следова-
тельно, больше становится разрядность и задерж-
ка сумматора.

3.2. Квантователь цифрового ΔΣ-модулятора

Квантование в ΔΣ-модуляторах может быть в
двух вариантах: одноразрядное и многоразряд-
ное. При одноразрядном квантовании на выход
ΔΣ-модулятора подается один старший разряд ре-
зультата суммирования. Преимуществом такого
вида квантования является максимальная про-
стота интерфейсной части – требуется однораз-
рядный ЦАП, который всегда линеен. Кроме того,
простота одноразрядного ЦАП приводит к тому,
что в роли переключающейся ячейки ЦАП может
выступать любое ключевое устройство, напри-
мер, непосредственно усилитель мощности пере-
дающего тракта. Тем не менее есть ряд недостат-
ков такого решения:

1) невысокий порядок, при котором модуля-
тор сохраняет устойчивость (не более 2);

2) высокая амплитуда шумового сигнала, что
повышает требования к фильтрации выходного
аналогового сигнала.
Оба недостатка могут быть устранены за счет ис-
пользования многокаскадных структур ΔΣ-моду-
лятора, но при этом возникают иные проблемы,
связанные с реализацией блока компенсации.

Переход к многоразрядному квантователю в
однокаскадном ΔΣ-модуляторе позволяет решить
указанные выше проблемы одноразрядных ΔΣ-
модуляторов: повысить порядок модулятора, со-
храняя устойчивость, снизить амплитуду шумо-
вого сигнала вне полосы, ослабив требования к
фильтрации выходного сигнала. Однако это тре-

бует увеличения разрядности и усложнения схе-
мы базового ЦАП.

3.3. Многокаскадные цифровые ΔΣ-модуляторы

В настоящее время наиболее распространенны-
ми являются многокаскадные цифровые модулято-
ры. Они позволяют увеличить порядок и умень-
шить амплитуду ошибки, сохраняя невысокую раз-
рядность выходных сигналов каскадов. Несмотря
на то, что в цифровых многокаскадных ΔΣ-модуля-
торах согласование передаточных функций каска-
дов сложности не вызывает, имеются иные особен-
ности, которые необходимо учитывать при выборе
структуры модулятора.

Первым вопросом является реализация блока
компенсации. Анализ, представленный в разд. 1.2,
позволяет сделать следующий общий вывод: оп-
тимальным является промежуточный – полу-
цифровый – вариант включения базового ЦАП.
Причем модифицированная структура многокас-
кадного (MASH) ΔΣ-модулятора – так называе-
мая Sturdy MASH (SMASH) структура [57–62] –
оказывается более выигрышной по сравнению с
MASH-структурой, так как для формирования
выходного сигнала требуется выполнить лишь
вычитание сигналов каскадов, а все необходимые
передаточные функции формируются в цифро-
вом виде [33]. Кроме того, возможно сочетание
MASH- и SMASH-структур, рассмотренное в ра-
ботах [59, 63, 64].

Вторым вопросом является выбор MASH-струк-
туры ΔΣ-модулятора. Как отмечалось, многокас-
кадные структуры решают две задачи: повышение
порядка модулятора и уменьшение амплитуды шу-
ма. При этом повышение порядка модулятора не
всегда оказывается полезным, так как уменьше-

Таблица 1. Передаточные функции фильтров для различных типов модуляторов

Тип модулятора Передаточная функция фильтра Подавление шума квантования

Низкочастотный В области 0

Полосовой В области fs/4

Высокочастотный В области fs/2

1( ) 1 (1 )kW z z−= − −
2( ) 1 (1 )kW z z−= − +
1( ) 1 (1 )kW z z−= − +

Рис. 10. Цифровой ΔΣ-модулятор первого порядка.
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ние уровня шума в полосе достигается за счет уве-
личения уровня шума вне полосы, что повышает
в свою очередь требования к фильтрации выход-
ного аналогового сигнала. По этой причине в не-
которых случаях используют многокаскадные
структуры с так называемым двойным округле-
нием. Пример такой структуры показан на рис. 12
[5, 42, 43, 48, 49]. Фактически это MASH-структу-
ра, где второй каскад имеет нулевой порядок, т.е.
петля обратной связи отсутствует. Выражения для
выходных сигналов в такой структуре имеют вид

(7)

где e1 и e2 – сигналы ошибки квантователей. По-
скольку e2 представляет ошибку квантования сиг-
нала e1, то выполняется неравенство e2 < e1. Блок
компенсации обеспечивает для второго каскада
повторение передаточной функции шума первого
каскада. Тогда выходной сигнал модулятора при-
нимает вид

(8)

В результате после объединения сигналов в блоке
компенсации порядок модуляции сигнала ошиб-
ки остается равным порядку первого каскада, а
амплитуда ошибки квантования будет равной
ошибке второго каскада, что в общем виде можно
выразить как

(9)

Формально такого же эффекта можно было
достичь без использования многокаскадной
структуры за счет увеличения разрядности кван-
тователя в однокаскадном модуляторе. Однако
использование двойного округления может дать
выигрыш, если блок компенсации будет реализо-
ван не цифровым, а полуцифровым, так как тогда
не будет происходить роста разрядности базового
ЦАП.

( )1 1 2 1 21 ( ) ; ,y x W z e y e e= + − = +

( ) ( )1 2 21 ( ) 1 ( ) .y y W z y x W z e= − − = − −

1 1 2STF NTF , STF NTF .y x e y x e= + = +

3.4. Подавление гармоник
цифрового ΔΣ-модулятора

Так как цифровой ΔΣ-модулятор – это конечный
автомат, то при подаче повторяющегося сигнала
ошибка квантования также будет повторяться, что
создаст в спектре сигнала паразитные гармоники,
ухудшив тем самым динамические характеристики в
полосе рабочих частот. Особенно явно данный эф-
фект проявляется при подаче на вход ΔΣ-модуля-
тора постоянного уровня. Существует несколько
способов решения данной проблемы, которые
можно разделить на две группы: стохастические и
детерминистские.

К стохастическим способам относится дизе-
ринг – подмешивание во входной сигнал псевдо-
случайного шума [10, 65–68]. Шум может быть
как белым, так и окрашенным. Данный подход
позволяет исказить последовательность состоя-
ний ΔΣ-модулятора и тем самым повысить пери-
од повторения, уменьшая амплитуду паразитных
гармоник. Недостатками данного подхода явля-
ются: повышение уровня шумов внутри полосы
сигнала, которые не могут быть впоследствии от-
фильтрованы, а также ухудшение устойчивости
системы.

Детерминистские подходы предполагают за-
ранее внесенные изменения в структуру ΔΣ-мо-
дулятора, позволяющие распределить энергию
паразитных гармоник по как можно большему
числу частот. Среди детерминистских подходов
известны следующие.

1. Предварительная инициализация [69, 70];
2. Квантователь по простому числу [71, 72];
3. HK-MASH-структура ΔΣ-модулятора [73–77];
4. SP-MASH-структура ΔΣ-модулятора [77–79].
Способ предварительной инициализации пред-

полагает, что необходимо изменить начальное со-
стояние регистров ΔΣ-модулятора так, чтобы уве-
личить минимальный период повторения сигнала.
Как правило, необходимо выбирать начальное
состояние, равное нечетным числам. Такой под-

Рис. 12. Структура многокаскадного ΔΣ-модулятора с двойным округлением.
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ход позволяет увеличить минимальную длину по-
следовательности до 2M (длина последовательно-
сти считается для случая постоянного уровня на
входе ΔΣ-модулятора), где M – количество воз-
можных уровней входного сигнала, т.е. M = 2N

(N – разрядность входного кода).
Другой способ предполагает использование

квантователя с числом уровней, равным просто-
му числу. Этот способ также позволяет увеличить
минимальную длину последовательности, однако
при этом сужается диапазон входных сигналов. К
недостаткам перечисленных способов относится
то, что длина последовательности не зависит от
структуры ΔΣ-модулятора, а определяется только
разрядностью входного кода.

Структура ΔΣ-модулятора HK-MASH предпо-
лагает, что сигнал с выхода каскада ΔΣ-модулято-
ра масштабируется и складывается с входным
сигналом каскада. В работе [73] были определены
оптимальные коэффициенты масштабирования
для разрядностей входного кода от 5 до 25. Длина
последовательности в такой структуре зависит по
степенному закону от числа каскадов. Однако
входной диапазон значений, хоть и незначитель-
но, но уменьшается на величину масштабирую-
щего коэффициента.

Авторы [78] обратили внимание на то, что сиг-
нал через HK-MASH-структуру ΔΣ-модулятора
передается с коэффициентом, отличным от еди-
ницы, что требует дополнительных преобразова-
ний выходного сигнала ΔΣ-модулятора, если тре-
буется обеспечить одинаковые абсолютные зна-
чения для входного и выходного сигналов.
Поэтому была предложена структура SP-MASH,
в которой выходной сигнал с каскада ΔΣ-модуля-
тора передается на вход следующего, а не текуще-
го каскада. Это позволило обеспечить точную пе-
редачу абсолютного значения для низкочастот-
ных сигналов. Однако передаточная функция для
полезного сигнала имеет вид фильтра высоких
частот (ФВЧ), что ограничивает применение та-
кой структуры. Данные по входному диапазону и
длине последовательности для случая ΔΣ-модуля-

тора со структурой MASH 1-1-1 и различными
способами подавления паразитных гармоник
представлены в табл. 2 [78].

3.5. Конвейерный цифровой ΔΣ-модулятор

Как обсуждалось ранее, ΔΣ-модулятор должен
работать на частотах в десятки и сотни раз боль-
ших, чем рабочая полоса частот. Это приводит к
тому, что несмотря на простоту структуры ΔΣ-мо-
дулятора (отсутствие операций умножения), даже
операции сложения многоразрядных отсчетов
могут ограничивать быстродействие устройства.
Одним из выходов является введение конвейера.
Наиболее распространенная структура цифрово-
го ΔΣ-модулятора с обратной связью по ошибке
имеет ряд сложностей для введения конвейера.
Во-первых, наличие обратной связи не позволяет
ввести конвейер в сумматор для петли обратной
связи. Во-вторых, с ростом порядка модулятора
количество операндов для такого сумматора бу-
дет возрастать, увеличивая критический путь.
Критический путь может быть сокращен, если
выполнить переход к структуре, где фильтрую-
щая функция модулятора реализуется каскадно.
В таком случае критический путь проходит толь-
ко через два двувходовых сумматора при любом
порядке модулятора. Тем не менее оба сумматора
все равно выполняют суммирование с многораз-
рядным сигналом из петли обратной связи, в ко-
торое не удается ввести конвейер.

По этой причине авторы [14, 29, 80] предлага-
ют альтернативное решение для введения кон-
вейера (рис. 13). Входные сигналы x0, …, xN – 1
представляют разряды входного N-разрядного от-
счета, выходной сигнал y – одноразрядный выход
ΔΣ-модулятора. Исходный ΔΣ-модулятор разбит
на несколько одноразрядных ΔΣ-модуляторов.
Выходной сигнал – бит переноса – каждого кас-
када ΔΣ-модулятора, кроме последнего, переда-
ется на вход следующего каскада ΔΣ-модулятора.
Для синхронизации операций с сигналами раз-
ных разрядов введены задержки. Таким образом,
сумматоры в петле обратной связи здесь упроще-

Таблица 2. Сравнение структур модуляторов MASH 1-1-1

Введены следующие обозначения: P – максимальное простое число, меньшее M; a – масштабирующий множитель; L = 2r,
где r – разрядность входного кода второй и третьей стадии, причем r ≥ N.

Архитектура
Длина последовательности Входной диапазон 

значенийmax min

MASH M 2 0, …, M – 1
Предварительная инициализация 2M 2M 0, …, M – 1
Квантователь по простому числу P P 0, …, P – 1
HK-MASH (M – a)3 (M – a)3 0, …, M – a – 1

SP-MASH ML2 2L2 0, …, M – 1
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ны до одноразрядных, что снижает задержку сум-
мирования и повышает быстродействие схемы.

В работе [15] авторы предложили более общую
форму введения конвейера в ΔΣ-модуляторы. В
частности, авторы доказали, что структуры, пред-
ставленные на рис. 14, эквивалентны. На рис. 14а
показана типовая структура цифрового ΔΣ-моду-
лятора в модели с обратной связью по ошибке.
Обозначения CЗР{·} и МЗР{·} соответствуют опе-
рации взятия старших или младших значащих
разрядов от аргумента соответственно. Типовая
структура выполняет сжатие входных отсчетов с
N до M разрядов, сигнал ошибки при этом имеет
разрядность L. Критическим местом данной струк-
туры, как уже обсуждалось ранее, является сумма-
тор в петле обратной связи, разрядность которого
определяется как N – M.

Структура, представленная на рис. 14б, пред-
ставляет каскадное соединение двух ΔΣ-модуля-
торов. Первый ΔΣ-модулятор выполняет сжатие
входных отчетов с N до M1 разрядов, второй – с M1
до M2 разрядов. Такое решение позволяет сокра-
тить разность между разрядностями входа и выхода
ΔΣ-модулятора и, следовательно, упростив схему
сумматора в петле обратной связи, повысить
быстродействие ΔΣ-модулятора. Предложенная
конвейерная структура может быть обобщена на
произвольное число стадий. В предельном случае –
при использовании на каждой стадии ΔΣ-модуля-
тора с одноразрядным сигналом ошибки – фор-
мируется структура, показанная на рис. 13. Как
известно, альтернативой введению конвейера яв-
ляется распараллеливание вычислений. Исполь-
зование этого подхода рассмотрено в работах
[7, 30, 39, 81]. Введение конвейера и распаралле-
ливание могут использоваться совместно.

3.6. Реконфигурируемый цифровой ΔΣ-модулятор

Цифровое исполнение ΔΣ-модулятора откры-
вает широкие возможности по реконфигурирова-
нию модулятора, в том числе: частотных свойств
[14, 15, 19, 34, 39, 82–84], порядка [14, 15, 39, 84],
разрядности [9, 85, 86]. Частотные свойства на-
страиваются с помощью изменения вида переда-
точной функции W(z). Наиболее простым спосо-
бом реконфигурирования является переключение
между низкочастотным, полосовым и высокоча-
стотным типами модулятора. Это достигается ли-
бо изменением знака в петле обратной связи для
структур “низкочастотный–высокочастотный”, ли-
бо включением/отключением дополнительной за-
держки для перехода к полосовому типу.

Более сложные перестройки предполагают
введение умножителей в петлю обратной связи
для формирования нулей передаточной функции
в нужной области частот. Однако следует учиты-

Рис. 13. Структура конвейерного ΔΣ-модулятора.
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вать, что введение блока умножения снижает
быстродействие ΔΣ-модулятора. Решением дан-
ной проблемы может быть использование специ-
ально подобранных коэффициентов, для которых
операции умножения могут быть заменены ком-
бинацией сдвигов и сложений. В работе [15] авто-
ры заменили умножитель на блок памяти с предва-
рительно рассчитанными выходными отсчетами
умножителя.

Изменение порядка, в первую очередь, на-
правлено на снижение потребляемой мощности.
Так как большинство модуляторов строится по
MASH-архитектуре, то включение/отключение
каскадов в такой структуре может одновременно
приводить к изменению порядка и потребляемой
мощности модулятора. Кроме того, изменение
порядка позволяет варьировать мощность шума
внутри/вне полосы рабочих частот. Что, в свою
очередь, определяет требования к фильтрации
выходного аналогового сигнала.

Разрядность может варьироваться как для
входных отсчетов, так и для выходных отсчетов
ΔΣ-модулятора. В работе [85] предложена струк-
тура модулятора с возможностью изменения раз-
рядности входных отсчетов. В предложенном ре-
шении, аналогичном конвейерному модулятору
на рис. 13, используется отдельный ΔΣ-модулятор
для обработки каждого разряда входного отсчета
и перенос сигналов между этими ΔΣ-модулятора-
ми. При этом ΔΣ-модуляторы младших разрядов
могут отключаться, когда требования к разрядно-
сти снижаются, чтобы снизить потребляемую
мощность.

4. БАЗОВЫЙ ЦИФРОАНАЛОГОВЫЙ 
ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЬ

4.1. Архитектуры базового ЦАП
Цифроаналоговый преобразователь, входя-

щий в состав ΔΣ-ЦАП, как правило, является
стандартным ЦАП со скоростью Найквиста. Как
следствие, все принципы и подходы к разработке
базового ЦАП остаются теми же. Имеется множе-
ство работ, посвященных вопросам разработки
ЦАП со скоростью Найквиста, например, [87‒89].
В данном обзоре дана лишь краткая справка по ос-
новным понятиям и структурам ЦАП.

Цифроаналоговый преобразователь реализуется
по одной из следующих основных архитектур:
унарной, бинарной или сегментной [90]. Наибо-
лее подверженной негативному влиянию откло-
нения взвешивающих элементов от номинальных
значений является бинарная архитектура, поэто-
му разрядность таких ЦАП ограничена, как пра-
вило, 6. Унарные ЦАП наименее чувствительны к
таким ошибкам и могут гарантировать монотон-
ность характеристики преобразования, однако
требуют большего числа управляющих сигналов.

Сегментная архитектура представляет компро-
миссное решение. Одним из возможных решений
проблемы рассогласования элементов может слу-
жить методика размещения взвешивающих эле-
ментов на топологии кристалла [91–94].

В ΔΣ-ЦАП разрядность кода, поступающего
на вход базового ЦАП, варьируется от 1 до 10 бит.
Если разрядность не превышает 4 бит, то встреча-
ются как полностью бинарные [15, 30, 39], так и
полностью унарные реализации [9, 14, 29]. При
более высоких разрядностях предпочтение отда-
ется сегментной архитектуре [31, 36, 95].

С точки зрения используемых компонентов в
качестве взвешивающих элементов ЦАП могут
быть: емкостные, резистивные и на источниках
тока. Как правило, в телекоммуникационных си-
стемах в силу своего высокого быстродействия
предпочтение в ΔΣ-ЦАП отдается базовому ЦАП
на источниках тока [31, 36, 95]. Однако в прило-
жениях, где полоса частот не превышает несколь-
ких мегагерц можно встретить емкостные реали-
зации базового ЦАП [10, 46, 47, 53].

4.2. Динамическое согласование элементов

В ΔΣ-ЦАП одному цифровому отсчету сопо-
ставляется несколько отсчетов меньшей разряд-
ности. В процессе последующей фильтрации вы-
ходного сигнала происходит их усреднение. Этот
прием усреднения во времени также используется и
в динамическом согласовании элементов, которым
часто дополняют ΔΣ-ЦАП [31, 47, 95, 96]. Динами-
ческое согласование элементов применяется в
унарном сегменте базового ЦАП и подразумевает
вариативность формирования выходного сигнала
за счет использования различных комбинаций эле-
ментов. То есть из всех взвешивающих элементов
для каждого кода выбирается свой случайный – в
более строгом смысле псевдослучайный с некото-
рым периодом повторения – набор элементов,
формирующих выходной аналоговый сигнал. В ре-
зультате для периодического сигнала с течением
времени происходит усреднение ошибок, вызван-
ных рассогласованием взвешивающих элемен-
тов, что снижает уровень паразитных гармоник и
расширяет динамический диапазон. Причем чем
длиннее период повторения этих случайных на-
боров, тем эффективней динамическое согласо-
вание элементов.

5. ФИЛЬТРАЦИЯ ВЫХОДНОГО СИГНАЛА
5.1. Аналоговая фильтрация

Спектр выходного сигнала ΔΣ-ЦАП имеет шу-
мовую составляющую, возрастающую по ампли-
туде с отстройкой от рабочей полосы частот. При-
чем чем больше порядок модулятора, тем меньше
спектральная плотность шума в полосе сигнала и
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тем больше вне полосы. Шум вне полосы должен
быть подавлен аналоговым фильтром, располо-
женным после базового ЦАП. Такие аналоговые
фильтры в зависимости от требований могут быть
либо в составе кристалла ΔΣ-ЦАП, либо вне кри-
сталла ΔΣ-ЦАП.

Если полоса частот ограничена единицами ме-
гагерц, то аналоговый фильтр может быть вклю-
чен в состав кристалла ΔΣ-ЦАП. В таком случае
фильтр строится на основе дискретных во време-
ни схем на переключаемых конденсаторах при
полосе частот несколько сотен килогерц [46, 47,
53, 97] или на основе непрерывных во времени
схем при полосе частот до единиц мегагерц
[9, 29]. Аналоговый фильтр может занимать на
кристалле до половины площади кристалла ΔΣ-
ЦАП и потреблять значительную мощность. Если
полоса частот составляет десятки и более мега-
герц, то аналоговый фильтр выносится за пределы
кристалла ΔΣ-ЦАП и реализуется как внешний
компонент. При этом возможны два варианта ис-
полнения такого фильтра: либо пассивная цепь
(RC- или RLC-цепь) [7, 98], либо фильтр на акусти-
ческих волнах [36, 52, 86, 98–100]. Так как исполь-
зование внешних фильтров уменьшает степень
интеграции и повышает стоимость изделия, то
все большее распространение получают решения, в
которых использована цифровая и полуцифровая
фильтрация выходного сигнала ΔΣ-ЦАП. Такие ти-
пы фильтрации позволяют ослабить требования к
аналоговым фильтрам или вовсе отказаться от них.

5.2. Цифровая и полуцифровая фильтрация
В строгом смысле цифровая фильтрация вы-

ходного сигнала ΔΣ-модулятора не применяется.
Это связано с тем, что при цифровой фильтрации
будет расти разрядность кода, подаваемого на ба-
зовый ЦАП, что противоречит исходной задаче
снижения разрядности последнего за счет введе-
ния ΔΣ-модулятора. Такой эффект можно наблю-
дать в ΔΣ-АЦП, когда одноразрядный выходной

код ΔΣ-модулятора, пройдя через децимирующий
фильтр, становится многоразрядным. Как след-
ствие, цифровую фильтрацию используют только
в комбинации с полуцифровой фильтрацией в
многокаскадных ΔΣ-модуляторах.

В случае полуцифровой фильтрации, как об-
суждалось в разд. 1.2, предполагается включение
в цифровой фильтр базовых ЦАП вместо умно-
жителей (рис. 15). Как следствие, умножение от-
счета на коэффициент фильтра выполняет базо-
вый ЦАП, а суммируются сигналы в аналоговой
форме. Формирование коэффициентов происхо-
дит за счет масштабирования полной шкалы каж-
дого базового ЦАП в ветвях полуцифрового
фильтра. При этом не происходит роста разряд-
ности базовых ЦАП, так как все операции, при-
водившие к росту разрядности, – умножение и сло-
жение – теперь переведены в аналоговую форму.
Полуцифровая фильтрация требует увеличения ко-
личества базовых ЦАП до величины, равной числу
ветвей фильтра. При этом рассогласования, возни-
кающие между этими ЦАП, не вносят нелинейных
искажений, так как отклонения коэффициентов
фильтра от номинальных значений приводят лишь
к искажениям передаточной характеристики
фильтра, т.е. к линейным искажениям. Тем не
менее нелинейность преобразования каждого ба-
зового ЦАП все равно продолжает оказывать вли-
яние на нелинейность преобразования всего ΔΣ-
ЦАП.

Как правило, полуцифровая фильтрация ис-
пользуется для одноразрядного выходного кода
ΔΣ-модулятора [32, 100–102]. Это позволяет со-
хранить простоту и строгую линейность, прису-
щую одноразрядному ЦАП. Если модулятор мно-
гокаскадный, то первый каскад имеет однораз-
рядный выходной сигнал, который подается на
полуцифровой фильтр, а выходные сигналы по-
следующих каскадов обрабатываются цифровым
фильтром, передаточная характеристика которого
повторяет передаточную характеристику полу-

Рис. 15. Структура полуцифрового КИХ-фильтра.
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цифрового фильтра [33, 45, 46]. В зависимости от
порядка фильтра и точности исполнения коэффи-
циентов полуцифрового фильтра удается добиться
подавления внеполосного шума до величин, до-
статочных для отказа от аналогового фильтра
[35, 36].

Существует также иной подход к полуцифро-
вой фильтрации – фильтр с аппроксимацией во
времени (TAF – Time-Approximation Filter)
[39, 44]. Идея фильтра состоит в изменении спо-
соба аппроксимации импульсной характеристи-
ки ΔΣ-ЦАП. А именно: амплитудно-импульсный
способ аппроксимации заменяется на широтно-
импульсный. Это позволяет перенести формиро-
вание коэффициентов фильтра в цифровую фор-
му и при необходимости обеспечить перестройку
фильтра.

Достигнутые на текущий момент результаты
представлены в табл. 3. Характеристика “Интер-
поляция” показывает, как реализован блок ин-
терполяции кристалла дельта-сигма ЦАП. Пара-
метры ΔΣ-модулятора раскрываются в графах:
MASH (использование многокаскадной структу-
ры), порядок (порядок ΔΣ-модулятора), частот-
ные свойства (тип фильтра, входящего в состав
ΔΣ-модулятора), квантователь. Тип используемо-
го на кристалле ΔΣ-ЦАП выходного фильтра ука-
зан в графе “Выходной фильтр”. Как видно из
табл. 3, разрядность входного кода ΔΣ-модулято-
ра варьируется от 12 до 16 для телекоммуникаци-
онных приложений и 24 разряда для звуковых.
Порядок модулятора варьируется от 1 до 4, наибо-
лее распространенные порядки – второй и третий.
Потребляемая мощность ΔΣ-ЦАП варьируется от
десятков милливатт до единиц ватт. Частота дис-
кретизации ΔΣ-ЦАП для телекоммуникацион-
ных приложений изменяется от 20 Мвыборок/с
до 12 Гвыборок/с, а полосы рабочих частот от де-
сятков мегагерц до единиц гегагерц. Причем для
достижения быстродействия более 1 Гвыборок/с
требуется введение конвейера в цифровой ΔΣ-мо-
дулятор.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Использование ΔΣ-модуляторов при разработ-

ке ЦАП позволяет решить ряд проблем, прису-
щих ЦАП со скоростью Найквиста. Во-первых,
ΔΣ-модулятор снижает разрядность ЦАП с сохра-
нением динамических характеристик. Удается
понизить разрядность до единицы и использовать
для формирования выходного аналогового сигна-
ла любое ключевое устройство, например, ключе-
вой усилитель мощности [18–28]. Во-вторых, по-
нижение разрядности ЦАП достигается за счет
введения цифровой схемы – цифрового ΔΣ-моду-
лятора, что снижает долю аналоговых блоков в
устройстве и дает положительный эффект при пе-
реходе на технологии с меньшей проектной нор-

мой [18, 21, 22]. В-третьих, увеличение доли циф-
ровых устройств позволяет обеспечить высокий
уровень реконфигурируемости параметров пре-
образователя, в том числе за счет цифровых
управляющих сигналов.

В обзоре рассмотрены основные блоки, входя-
щие в состав ΔΣ-ЦАП, а именно: интерполяцион-
ный фильтр, цифровой ΔΣ-модулятор, базовый
ЦАП и выходной фильтр. Отмечено, что блок ин-
терполяции может ограничивать быстродействие
ΔΣ-ЦАП. В этой связи могут применяться: транс-
понированные структуры, полифазные фильтры,
многокаскадная интерполяция [19, 54]. Цифро-
вые ΔΣ-модуляторы, с одной стороны, лишены
недостатков, присущих аналоговым ΔΣ-модуля-
торам: влияние разброса, перегрузка, ограничен-
ная полоса рабочих частот из-за конечного коэф-
фициента усиления и полосы пропускания ак-
тивных компонентов, нелинейность ЦАП в петле
обратной связи, ошибки квантователя и пр. С
другой стороны, при разработке цифровых ΔΣ-
модуляторов решаются проблемы повышения
быстродействия, подавления паразитных гармо-
ник и обеспечения точности компенсации ошиб-
ки в многокаскадных структурах [7, 14, 15, 33, 77].
При этом переход в цифровую область обеспечил
широкие возможности по реконфигурированию
ΔΣ-модуляторов как по частотным свойствами,
так и по порядку и разрядности. Базовый ЦАП
ΔΣ-преобразователя является в строгом смысле
ЦАП со скоростью Найквиста, но со сниженной
разрядностью. Как следствие, все принципы раз-
работки остаются теми же. Дополнением являет-
ся динамическое согласование элементов. Обрат-
ной стороной понижения разрядности базового
ЦАП является повышенная частота работы и по-
вышенный шум квантования вне полосы рабочих
частот, иногда превосходящий по своей амплитуде
сам сигнал. В связи с этим выходной аналоговый
сигнал базового ЦАП должен быть отфильтрован с
высоким подавлением вне полосы пропускания. В
низкочастотных приложениях для этого использу-
ются активные фильтры на переключаемых кон-
денсаторах [46, 47, 53, 97]. В высокочастотных при-
ложениях используются внешние фильтры на ос-
нове поверхностных и объемных акустических волн
или пассивные частотно-избирательные цепи
[7, 36, 52, 86, 98–100]. Однако такое решение не
всегда приемлемо, так как уменьшает степень ин-
теграции. Поэтому развитие получили методы
цифровой и полуцифровой фильтрации, которые
позволяют либо ослабить требования к аналого-
вому фильтру до приемлемых для реализации на
кристалле, либо отказаться от использования
аналоговых фильтров [35, 36].

ΔΣ-ЦАП имеют тенденцию к расширению
возможностей по перестройке за счет введения
более сложных цифровых схем и упрощению ана-
логовых блоков. В связи с этим в настоящее время
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основными направлениями развития в разработ-
ке ΔΣ-ЦАП являются следующие.

1. Повышение быстродействия цифровой ча-
сти за счет введения конвейеров и распараллели-
вания вычислений [7, 14, 15, 29, 30, 39, 80, 81].

2. Развитие методов реконфигурирования
цифровых ΔΣ-модуляторов по основным пара-
метрам (частотные свойства, порядок, разряд-
ность) [14, 15, 39, 84, 85].

3. Развитие цифровых и полуцифровых мето-
дов фильтрации для повышения степени инте-
грации ΔΣ-ЦАП [33, 45, 46].

4. Развитие цифровых методов перестройки
частотных параметров выходных фильтров
[39, 44].
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Представлено решение задачи о возбуждении щелевой антенной решетки (АР) со слоистым диэлек-
трическим заполнением прямоугольного волновода. Изложен спектральный метод анализа, обла-
дающий существенными преимуществами при численной реализации разработанного алгоритма.
Эффективность предложенной методики подтверждена результатами расчетов АР на прямоуголь-
ном волноводе с тонким диэлектрическим слоем, примыкающим к щелевым излучателям. Установ-
лено, что введение такого диэлектрического слоя позволяет сместить рабочий диапазон АР вниз по
частоте по сравнению с ее аналогом на прямоугольном волноводе с воздушным заполнением без
увеличения поперечного сечения волновода.

DOI: 10.31857/S0033849422010119

ВВЕДЕНИЕ

Перспективные технологии, использующие
волноводно-щелевые антенные решетки (АР),
такие как радары слежения за дорожной обста-
новкой [1, 2], антенные системы сотовой связи
[3], всепогодные радары [4], испытывают острую
необходимость в постоянном совершенствова-
нии антенных структур. Практический интерес
вызывают расширение рабочей полосы частот,
увеличение диапазонных свойств, применение
новых материалов для защиты антенн от неблаго-
приятных погодных условий. Возможными вариан-
тами получения положительного эффекта являются
использование слоистого диэлектрического запол-
нения полости волновода, укрытие апертуры ан-
тенны диэлектрическим листом или заполнение
щелей диэлектрическим материалом.

Достаточное количество научных работ посвя-
щено исследованию применения диэлектрических
материалов в конструкциях волноводно-щелевых
антенн. В ряде работ проводится подробный анализ
характеристик антенн, апертура которых укрыта
диэлектриком. Снижение побочных максимумов
диаграммы направленности в результате приме-
нения диэлектрического слоя поверх щелей, до-
стигнуто в работах [5, 6]. Расширение рабочей по-
лосы АР и устойчивое поведение луча были полу-
чены с помощью диэлектрических пластин [7] и

частичного заполнения полости волновода ди-
электриком [8]. Щелевая АР с продольными ще-
лями, укрытая диэлектрическим слоем c целью
защиты антенны от погодных условий, представ-
лена в работе [9], многослойное укрытие поверх
апертуры щелевой антенны – в работе [10], в ко-
торой приведены результаты, полученные мето-
дом моментов. Использование диэлектрика как
укрывного материала для щелевой антенны, а
также с целью поддержания давления воздуха в
полости волновода для повышения напряжения
пробоя показано в работах [11, 12]. Результаты по-
лучены также с помощью метода моментов, про-
ведено сравнение его точности с пакетом элек-
тромагнитного моделирования. Спектральный
метод анализа щелевых антенн на прямоугольных
волноводах, укрытых диэлектриком, представлен
в работах [13, 14]. Поле на щели было определено
с помощью преобразования Фурье, а полученные
результаты были сравнены с пакетом электромаг-
нитного моделирования. Теоретический анализ
двумерной АР щелевых излучателей, прорезан-
ных в плоском проводящем экране и заполнен-
ных магнитодиэлектрическим составом пред-
ставлен в работе [15].

Диэлектрическое заполнение полости волно-
вода оказывает воздействие на его внутренние ха-
рактеристики, изменяя среду распространения
электромагнитных волн. Критическая частота ос-
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новной волны снижается, расширяется рабочий
диапазон, улучшается согласование антенны.

Цель данной работы – исследовать влияние
горизонтального слоистого диэлектрического за-
полнения прямоугольного волновода на характе-
ристики АР с продольными щелями. В настоящее
время в известной литературе недостаточно полно
представлены методы анализа волноводно-щеле-
вых АР с диэлектрическим слоем, расположенным
вплотную к широкой стенке волновода, в которой
расположены прямоугольные щелевые излучатели
с диэлектрическим заполнением. Чтобы воспол-
нить этот недостаток, требуется разработать мето-
дику анализа такого класса антенн, оценить ее
эффективность и получить улучшенные характе-
ристики антенных структур, рассчитанных на ос-
нове разработанной методики.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Решение задачи об излучении щелевой АР

(рис. 1) может быть сведено к решению интегро-
дифференциальных уравнений (ИДУ) или спек-
тральных интегральных уравнений (СИУ) отно-
сительно преобразований Фурье тангенциальных
компонент напряженности электрического поля
на щелях. Тензорное ядро ИДУ имеет бисингу-
лярную особенность, которую при численном ре-
шении задачи необходимо выделять и учитывать
при аналитических преобразованиях. В СИУ при
численном решении бисингулярная особенность
проявляется в медленной сходимости рядов и ин-
тегралов. Улучшить сходимость оказывается про-
ще, чем аналитически выделить и преобразовать

бисингулярную особенность, поэтому для решения
данной задачи будем использовать СИУ. Подробно
использование спектрального метода представ-
лено в работах [16, 17], а его применение для ре-
шения задачи об излучении щелевой АР с воз-
душным заполнением прямоугольного волно-
вода – в работе [18].

При расчете щелевых АР со слоистым диэлек-
трическим заполнением полости волновода для
получения СИУ необходимо использовать LM- и
LE-волны, которые являются собственными вол-
нами прямоугольных волноводов со слоистым ди-
электрическим заполнением, а электромагнитное
поле – суперпозицией этих волн. Неизвестные
спектральные амплитуды электромагнитных волн
выражаются через преобразования Фурье танген-
циальных компонент напряженности электриче-
ского поля на щелях. Затем находятся и сшивают-
ся тангенциальные компоненты напряженности
магнитного поля на щелях. Полученные таким
способом СИУ учитывают произвольное количе-
ство диэлектрических слоев. Потери в диэлектри-
ке не учитываются. Зависимость от времени бе-
рется в виде exp(–iωt).

2. РЕШЕНИЕ ЗАДАЧИ
Рассмотрим излучение щелевой АР, прямо-

угольный волновод которой заполнен сплошны-
ми слоями диэлектрика, расположенными парал-
лельно широкой стенке (рис. 1).

Выражения для электромагнитных полей в об-
ласти внешнего пространства I и полости щели II,
получены в работе [18]. Для определения компо-

Рис. 1. Элемент щелевой АР со слоистым диэлектрическим заполнением: I – область внешнего пространства, II – об-
ласть полости щели, III – внутренняя область волновода.
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нент электромагнитных полей во внутренней об-
ласти волновода III, а именно в заполненном ди-
электриком прямоугольном волноводе, исполь-
зуем аппарат LM- и LE-волн. Для этого запишем
векторные потенциалы с одной y-компонентой

 и  (далее индекс у не приво-
дим). Введение таких потенциалов подробно
описано в работе [19].

Определим функции , которые яв-
ляются решениями уравнений (1) и удовлетворя-
ют граничным условиям на стенках волновода и
граничным условиям на границах раздела сред в
случае многослойного диэлектрика:

(1)

где k – волновое число в свободном простран-
стве, ε(y) – относительная диэлектрическая про-
ницаемость слоя, (αn, β) – волновые числа по х и
z соответственно.

Запишем векторный потенциал для LM-волн:

(2)

где ε1 – относительная диэлектрическая прони-
цаемость слоя, контактирующего со щелями,

 – неизвестные амплитудные коэффи-

циенты, штрих в функции  означает
производную по y.

Находим тангенциальные компоненты элек-
тромагнитных полей для LM-волн:

(3)

(4)
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Аналогичным образом запишем векторный
потенциал и тангенциальные компоненты элек-
тромагнитных полей для LE-волн:

(5)

(6)

(7)

где .
Складываем выражения (3) и (6) при y = b. В

результате получаем спектральные представле-
ния суперпозиции тангенциальных составляю-
щих электрического поля на нижней апертуре
щелей для LM- и LE-волн в пространстве волно-
вых чисел αn и β:

(8)

где

(9)

Неизвестные амплитудные коэффициенты
 определяем через Фурье-образы ком-

понент электрического поля на щелях (9):

(10)

Далее записываем Фурье-образы тангенциаль-
ных компонент  напряженности маг-
нитного поля LM- и LE-волн. Для этого склады-
ваем выражения (4) и (7) при y = b:
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Подставляя Ba, f(αn, β) из выражения (10) в
формулы (12), получаем Фурье-образы тангенци-
альных компонент  напряженности
магнитного поля:

(13)

(14)

в которых введены следующие обозначения:

(15)

В результате в компактной форме получены
соотношения между тангенциальными компо-

нентами электрического и магнитного полей в
пространстве волновых чисел (αn, β). Координат-
ное представление магнитного поля имеет следу-
ющий вид:

(16)

Полученные выражения для напряженности маг-
нитного поля справедливы для любого количе-
ства горизонтальных слоев диэлектрика.

Определим теперь собственные функции
,  для случая заполнения

волновода двуслойным диэлектриком. Зададим
эти функции в соответствии с условиями на гра-
нице слоев для функции , имеющей анали-
тическое представление:

(17)

(18)

В j-м слое постоянная распространения γ j вдоль
оси y будет равна:

(19)

Неизвестные коэффициенты Da и Df находим из

условия непрерывности  и  на грани-
це диэлектрических слоев:

(20)

где

Тогда, используя введенные обозначения, полу-
чаем

(21)

В итоге компоненты напряженностей маг-
нитного поля на нижней апертуре щели можем
определить, подставив функции ϕa,f (21) в выра-
жения (13) и (14):

(22)
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(23)

где  М – количество щелей.
Система интегральных уравнений относитель-

но преобразований Фурье тангенциальных ком-
понент напряженности электрического поля на
щелях образуется из условий непрерывности тан-
генциальных компонент магнитного поля на
внешней и внутренней апертурах щелей.

Для этого приравниваем соответствующие
компоненты магнитных полей на границе обла-
сти внешнего полупространства I и верхней аперту-
ре щели II, затем на границе области волновода III
и нижней апертуры щели II.

Прямоугольный волновод возбуждается ос-
новной волной LM10:

(24)

где  – напряженность поля во
внешнем полупространстве I, (y = b + t – 0),

 – напряженность поля внутри
щели II,  – напряженность поля

внутри волновода III,  – напряженность поля
волны, питающей волновод (LM10), 

В результате преобразований получаем систе-
му СИУ, которую решаем с помощью метода Га-
леркина с базисами в виде ортогональных поли-
номов Чебышева 1-го и 2-го рода, учитывающих
особенность поведения электрического поля на
ребрах щелей.

Компоненты тангенциального электрическо-
го поля на внешних и внутренних апертурах ще-
лей аппроксимируем функциями

(25)

(26)

где , 
 – взвешенные полиномы Чебышева

1-го и 2-го рода, ,  – неизвестные коэф-
фициенты,  – координаты центра ν-й щели
( ).

Выбор в качестве базисных функций взвешен-
ных полиномов Чебышева, учитывающих осо-
бенность поведения поля на острых ребрах ще-
лей, обеспечивает быструю сходимость решения
и позволяет реализовать эффективные алгорит-
мы вычисления присутствующих интегралов.

В результате представленной методики реше-
ния получаем систему линейных алгебраических
уравнений. Преобразования Фурье базисных функ-
ций определяются через функции Бесселя, поэтому
спектральные матричные элементы системы ли-
нейных алгебраических уравнений выражаются в
явном виде.

Вычисление интеграла Фурье в матричных
элементах зависит от расположения точек истока
и наблюдения. Если точки расположены на раз-
ных щелях, то интеграл вычисляется с помощью

теории вычетов. В результате интеграл Фурье за-
меняется рядом по LM- и LE-волнам. Этот ряд
очень быстро (экспоненциально) сходится. Когда
точки расположены на одной щели, то применять
напрямую теорию вычетов нельзя. Для такого ин-
теграла, содержащего сингулярность на контуре
интегрирования, разработана квадратурная фор-
мула в работе [20]. Также была разработана про-
цедура улучшения сходимости рядов, представля-
ющая собой двумерный аналог способа Куммера.
При нахождении матрицы рассеяния и диаграм-
мы направленности антенны интегралы вычис-
ляются с помощью теории вычетов.

3. ВЕРИФИКАЦИЯ МЕТОДА РЕШЕНИЯ
Перейдем к анализу численной реализации

полученного метода расчета щелевых АР с дву-
слойным диэлектрическим заполнением прямо-
угольного волновода. Для этого зададим конфи-
гурацию щелевой антенны на прямоугольном
волноводе шириной a = 23 мм, высотой b = 10 мм,
c толщиной стенки t = 1 мм. В широкой стенке
волновода прорезаны 20 прямоугольных про-
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дольных щелей длиной Lν = 15 мм, шириной wν =
= 1.5 мм (см. рис. 1). Все щели равноудалены от цен-
тральной оси волновода на расстояние x = 2.3 мм,
период решетки d = 22.5 мм. Горизонтальный
слой толщиной h1 = 1.5 мм с диэлектрической
проницаемостью ε1 = 2.2 вплотную примыкает к
верхней широкой стенке волновода. Второй слой
(h2) является воздушным (ε2 = 1). Щелевые излу-
чатели полностью заполнены диэлектрическим
материалом с ε3 = 1.58. Волновод работает на ос-
новной волне. Анализируются следующие харак-
теристики АР: модули коэффициентов отраже-
ния |S11|) и прохождения |S21|, коэффициенты сто-
ячей волны (КСВ), усиления (КУ), полезного
действия (КПД) и диаграмма направленности
(ДН).

При расчете антенных структур, для которых
еще не проведен эксперимент, крайне важен тща-
тельный анализ точности полученного результата.
Поэтому был проведен анализ численной сходимо-
сти результатов, полученных с помощью данного
метода при задании разного количества базисных
функций, описывающих поведение электрического
поля на щелях. В табл. 1 приведены результаты рас-
чета параметров щелевой АР на частоте f = 8.898 ГГц

максимального значения КСВ и на частоте f =
= 7.935 ГГц минимального значения |S21| при раз-
личном количестве базисных функций, аппрок-
симирующих поле как вдоль (Nz), так и поперек
щели (Nx).

Погрешность порядка 1.5% получена при трех
поперечных базисных функциях Nx = 3 и четырех
функциях вдоль щели Nz = 4. Количество членов,
учитываемых в матричных элементах итоговой
системы линейных алгебраических уравнений,
бралось 50 по каждому индексу.

Было проведено сравнение значений внутрен-
них параметров и диаграмм направленностей АР,
рассчитанных данным методом, с результатами,
полученными с помощью пакетов электромагнит-
ного моделирования. Методом конечного интегри-
рования, используемым в Dassault Systèmes Simulia
Computer simulation software (CST), реализовано ре-
шение во временной области. Исходя из этого, ско-
рость расчета нерезонансной щелевой АР будет за-
висеть от размеров исследуемой структуры и по-
лосы рабочих частот. Точность расчета и его
достоверность зависят от величины ячеек, на ко-
торые разбивается все пространство структуры.
Методом конечных элементов, применяемым в

Таблица 1. Сходимость решения по количеству базисных функций

Nx Nz

f = 8.898 ГГц f = 7.935 ГГц

|S11| КСВ |S21| КПД |S11| КСВ |S21| КПД

2 2 0.5785 3.7450 0.4398 0.4719 0.0352 1.0730 0.8477 0.2802

3 0.5741 3.6960 0.4421 0.4750 0.0341 1.0700 0.8487 0.2785

4 0.4801 2.8470 0.7338 0.2310 0.0962 1.2130 0.0728 0.9854

5 0.4826 2.8650 0.7323 0.2309 0.0962 1.2130 0.0729 0.9854

6 0.4799 2.8450 0.7357 0.2284 0.0959 1.2120 0.0696 0.9860

7 0.4800 2.8460 0.7357 0.2284 0.0959 1.2120 0.0696 0.9860

3 3 0.5931 3.9150 0.4013 0.4872 0.0367 1.0760 0.8081 0.3456

4 0.4776 2.8290 0.7380 0.2272 0.0956 1.2110 0.0669 0.9864

5 0.4799 2.8460 0.7366 0.2271 0.0956 1.2110 0.0670 0.9864

6 0.4778 2.8300 0.7393 0.2252 0.0950 1.2100 0.0661 0.9866

7 0.4779 2.8300 0.7392 0.2252 0.0950 1.2100 0.0661 0.9866

4 4 0.4778 2.8300 0.7379 0.2272 0.0956 1.2110 0.0669 0.9864

5 0.4801 2.8470 0.7364 0.2271 0.0956 1.2110 0.0670 0.9864

6 0.4780 2.8320 0.7391 0.2252 0.0950 1.2100 0.0661 0.9866

7 0.4781 2.8320 0.7391 0.2252 0.0950 1.2100 0.0661 0.9866
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Ansys High Frequency Structural Simulator (HFSS),
осуществлены вычисления в частотной области.
Скорость решения напрямую зависит от количе-
ства частотных точек, а точность расчетов – от
количества элементарных тетраэдров, на которые
разбивается все исследуемое пространство.

Учитывая все сказанное выше, в работе прове-
дена двойная верификация точности полученно-
го метода с помощью пакетов электромагнитного
моделирования CST и HFSS, использующих раз-
ные методы решения.

Модуль коэффициента отражения |S11|, рас-
считанный с помощью данного метода и пакетов
моделирования CST и HFSS, представлен на рис. 2а.
Положение максимума модуля коэффициента
отражения |S11| одинаково для всех трех методов

расчета. Небольшое различие по величине, по-
рядка 1%, наблюдается в значении максимума,
однако на работу АР в режиме бегущей волны оно
не повлияет. Сравнение результатов расчета мо-
дуля коэффициента прохождения |S21| представ-
лено на рис. 2б. В диапазоне его минимальных
значений наблюдается почти полное графиче-
ское совпадение полученных результатов.

На рис. 3 представлена нормированная ДН АР
на частоте 8 ГГц. Главный и боковые лепестки
диаграммы направленности хорошо графически
совпадают, различия видны лишь на краях диа-
граммы, что не вносит различий в антенные ха-
рактеристики, рассчитанные разными методами.

Анализ результатов, представленных на рис. 2
и 3, свидетельствует о графическом соответствии

Рис. 2. Зависимости модулей элементов матрицы рассеяния от частоты, полученные с помощью спектральной мето-
дики (1), CST (2) и HFSS (3).
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Рис. 3. Диаграммы направленности АР на частоте 8 ГГц, полученные с помощью спектральной методики (1), CST (2)
и HFSS (3).
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внутренних (S-параметров) и внешних характе-
ристик (ДН) АР, рассчитанных данным методом
и с помощью пакетов электромагнитного моде-
лирования.

Сравнение скорости решения различных ме-
тодов в диапазоне частот шириной ∆f = 2.4 ГГц
(6.5…9.7 ГГц) с шагом 0.05 ГГц представлено в
табл. 2 по аналогии с работой [21]. При расчете с
помощью пакета CST количество частотных то-
чек Tf на время расчета не влияет. Разработанный
в данной работе метод позволил эффективно за-
действовать все ядра процессора, что ускорило
решение. Требования к объему оперативного за-
поминающего устройства (ОЗУ) оказываются
значительно меньшими в пользу данного метода
(см. табл. 2) ввиду применения аналитических
преобразований, которые позволили значитель-
но снизить количество неизвестных, участвую-
щих в расчетах.

Таким образом, скорость расчета, быстрая
сходимость численных решений и экономичные
требования к вычислительным ресурсам являются
основными достоинствами разработанного метода.

4. РАСЧЕТ АНТЕННЫХ СТРУКТУР

Перейдем теперь к расчету щелевых АР с раз-
личной толщиной и диэлектрической проницае-
мостью слоя внутри волновода. Рассмотрим ха-
рактеристики АР исходя из смещения рабочего
диапазона вниз по частоте. Смещение рабочего
диапазона вниз по частоте на 1.9 ГГц относительно
АР с воздушным заполнением (рис. 4, кривая 1)
произошло благодаря диэлектрическому слою
толщиной h1 = 1.5 мм и ε1 = 1.6 (см. рис. 4, кривая 2).
Значение максимального КУ составило 18.3 дБ
(табл. 3), что на 0.4 дБ меньше, чем у АР с воздуш-
ным заполнением. Однако рабочая полоса частот
расширилась до ∆fраб = 1.45 ГГц по уровню –3 дБ
от максимального КУ. Необходимо отметить, что
максимальное значение КСВ смещено вверх по
частоте, относительно рабочего диапазона АР, и
не разделяет его на два поддиапазона, как в случае
с воздушным заполнением. Таким образом, по-
явилась возможность избавиться от эффекта
“ослепления” АР без внесения изменений в ме-
таллическую конструкцию антенны.

Диэлектрический слой толщиной h1 = 2.5 мм и
ε1 = 1.6 сместил рабочий диапазон частот АР на

Таблица 2. Сравнение скорости счета и используемых вычислительных ресурсов

Примечание: Tf – время расчета одной частотной точки, T∆f – время расчета в диапазоне частот.

Методы Tf, с T∆f, с ОЗУ, Мбайт Количество ядер

Спектральная методика 4 120 80 4

CST – 1200 350 2

HFSS 120 2400 4005 2

Рис. 4. Зависимость КУ и КСВ от частоты для различных ε1 и h1: кривая 1 – h1 = 10 мм и ε1 = 1; кривая 2 – h1 = 1.5 мм
и ε1 = 1.6; кривая 3 – h1 = 2.5 мм и ε1 = 1.6; кривая 4 – h1 = 1.5 и ε1 = 2.2; кривая 5 – h1 = 2.5 мм и ε1 = 2.2.
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2 ГГц (см. рис. 4, кривая 3). Значение максимально-
го КУ меньше на 0.8 дБ относительно АР с воздуш-
ным заполнением, поскольку диэлектрик заполнил
уже четверть волновода. Также максимальное зна-
чение КСВ больше, чем у АР с диэлектрическим
слоем высотой h1 = 1.5 и ε1 = 1.6, в результате чего
наблюдается уменьшение рабочей полосы до
1.15 ГГц (см. табл. 3).

Антенная решетка с диэлектрическим слоем
толщиной h1 = 1.5 и ε1 = 2.2 (см. рис. 4, кривая 4)
работает в рабочем диапазоне, смещенном на
2.2 ГГц вниз по частоте относительно АР с воздуш-
ным заполнением. Ширина рабочего диапазона ча-
стот составила 1.45 ГГц. Максимальное значение
КУ в полосе составило 18.2 дБ, что на 0.5 дБ мень-
ше, чем для АР с воздушным заполнением. При
этом максимум КСВ находится за пределами ра-
бочей полосы частот в отличие от АР с воздуш-
ным заполнением.

Увеличение толщины диэлектрического слоя
до h1 = 2.5 мм при той же ε1 = 2.2 позволило еще
дальше сместить рабочий диапазон АР вниз по
частоте (см. рис. 4, кривая 5). Увеличение толщи-
ны слоя диэлектрика уменьшило максимальное
значение КУ на 1 дБ относительно АР с воздуш-
ным заполнением. Ширина рабочей полосы ча-
стот данной АР составила 1.4 ГГц (см. табл. 3),
значение максимального КСВ находится справа
от рабочей полосы.

В табл. 3 приведены предельные углы ϑ(fраб),
показывающие положение главного лепестка ДН
на крайних частотах рабочего диапазона, а также
сектор частотного сканирования ∆ϑ в рабочей
полосе частот.

В результате анализа рассмотренных антенных
структур установлено, что применение диэлек-
трического заполнения толщиной более h1 = 2.5 мм
и ε1 > 2.2 практически нецелесообразно, что так-
же подтверждается работой [22]. При увеличении
толщины диэлектрического слоя рабочий диапа-
зон продолжает смещаться вниз по частоте, при
этом снижается максимальное значение КУ и
растет максимальное значение КСВ.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Определено строгое аналитическое представле-
ние для электромагнитных полей в прямоугольном
волноводе, заполненном произвольным количе-
ством горизонтальных диэлектрических слоев. На
основе полученных выражений разработана мето-
дика расчета щелевых АР с двуслойным диэлектри-
ческим заполнением полости прямоугольного вол-
новода. Метод обладает быстрой сходимостью ре-
шения, высокой скоростью счета одной частотной
точки и экономичными требованиями к вычис-
лительным ресурсам.

С помощью данного метода определены ан-
тенные характеристики четырех волноводно-ще-
левых структур с различным диэлектрическим за-
полнением. Представлено сравнение результатов
расчетов внутренних и внешних характеристик
АР с пакетами электромагнитного моделирова-
ния CST и HFSS.

Рассчитана щелевая АР с диэлектрическим за-
полнением толщиной h1 = 1.5 мм, ε1 = 2.2, с шири-
ной полосы рабочих частот 1.45 ГГц и смещением
рабочего диапазона на 2.2 ГГц вниз по частоте отно-
сительно щелевой АР с воздушным заполнением.
Благодаря своим параметрам данная АР перспек-
тивна для построения фазированных АР на ее осно-
ве. Заполнение щелей диэлектрическим материа-
лом с проницаемостью ε3 = 1.56 обеспечивает за-
щиту от неблагоприятных погодных условий без
потери качества антенных характеристик.
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Экспериментально исследованы диэлектрические характеристики двух плит из белого мрамора
толщиной 20 мм с использованием радиометров на частотах 37.5, 60 и 94 ГГц и разработанных ме-
тодик измерения коэффициентов отражения и пропускания образцов в лабораторных условиях.
Обнаружено, что в диапазоне миллиметровых волн показатели преломления и поглощения белого
мрамора практически не зависят от частоты излучения, при этом значения коэффициента поглоще-
ния ниже значений на более низких частотах.

DOI: 10.31857/S0033849422010041

ВВЕДЕНИЕ

Диэлектрические свойства горных пород, к
которым относится мрамор, широко исследуются
в различных диапазонах волн для решения задач
геологии и исследования планет [1–7]. Мрамор,
обладающий высокими декоративными каче-
ствами, широко используется в строительстве и
архитектуре, в связи с чем его диэлектрические
свойства необходимо учитывать также при моде-
лировании миллиметровых каналов сотовой и
беспроводной связи [8–10].

Из различных источников известно, что мра-
мор – кристаллически-зернистая метаморфиче-
ская карбонатная порода, продукт перекристал-
лизации известняка, реже – доломита. Благодаря
тесному сцеплению между собой зерен кальцита
порода хорошо полируется. Размер тесно срос-
шихся минеральных зерен — от долей миллимет-
ра (мелкозернистые) до 1 см, реже до 3…5 см
(средне- и крупнозернистые мраморы). Плотность
камня составляет 2650…2900 кг/м3, пористость –
~0.4%. Цвет мрамора зависит от примесей. Наи-
более чистым является белый мрамор. Чистый
кальцитовый мрамор – диэлектрик, обладающий
высокими электроизоляционными свойствами.

На интервале частот 100 Гц…100 кГц экспери-
ментально обнаружена диэлектрическая диспер-
сия образцов мрамора, которая согласуется с фе-
номенологической моделью Коула–Коула, а под-
гоночные параметры модели сильно зависят от

содержания Fe2O3 и Al2O3 [5]. К настоящему вре-
мени диэлектрические характеристики мрамора
исследованы на частотах до 50 ГГц [6].

Основой определения диэлектрических харак-
теристик материалов являются измерения коэф-
фициентов отражения и пропускания электро-
магнитных волн. Как правило, такие измерения
выполняются с помощью активных систем, таких
как резонаторные [11, 12], волноводные [13–15] и
приемопередающие комплексы в свободном про-
странстве [16, 17]. Для реализации таких измере-
ний требуются специально изготовленные доста-
точно тонкие образцы мрамора.

Радиотепловое излучение материалов также
зависит от их коэффициентов отражения и про-
пускания, поэтому радиометры могут быть ис-
пользованы как инструмент исследования ди-
электрических свойств. В сравнении с активными
системами их основными недостатками являются
ограниченный энергетический потенциал и ши-
рокая полоса частот принимаемого излучения.
Однако последний недостаток можно рассматри-
вать как преимущество, поскольку позволяет ис-
следовать диэлектрические свойства материалов
при достаточно толстом слое вследствие прене-
брежимо слабого эффекта интерференции тепло-
вого излучения [18]. Это свойство теплового излу-
чения обусловливает возможность использовать
радиометрический метод контроля диэлектриче-
ских свойств строительных материалов, включая
мрамор, без их разрушения.

УДК 535.36,621.396.11

ЭЛЕКТРОДИНАМИКА
И РАСПРОСТРАНЕНИЕ РАДИОВОЛН
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Радиометрические методы используются в ос-
новном при дистанционном зондировании окру-
жающей среды в целях измерения интенсивности
ее теплового излучения, являющегося совокуп-
ностью излучений двух и более сред (например,
покровы и атмосфера, атмосфера и космос и т.п.).
В общем случае, это обстоятельство усложняет
выделение только собственного излучения иссле-
дуемых сред или только отраженного ими фоно-
вого излучения, особенно если интенсивность
фонового излучения сильно зависит от угла излу-
чения, а исследуемые среды являются рассеиваю-
щими. Тем не менее к настоящему времени раз-
работан ряд методов наземных измерений коэф-
фициентов излучения и зеркального отражения
[19] земных покровов в натурных условиях.

Цель данной работы – показать возможности
исследования диэлектрических свойств таких мате-
риалов, как плоскопараллельные мраморные пли-
ты, с помощью радиометрических систем милли-
метрового диапазона. Исследования выполнены
на частотах 37.5, 60 и 94 ГГц в лабораторных усло-
виях. Преимуществом радиометрических измере-
ний в закрытом помещении является однород-
ность яркостного фона.

1. ОСНОВНЫЕ СООТНОШЕНИЯ

Радиояркостная температура плоского одно-
родного сплошного слоя в соответствии с закона-
ми Кирхгофа, Релея–Джинса и сохранения энер-
гии записывается в виде

(1)

где Т0 – термодинамическая температура иссле-
дуемого материала, Tr, Tt – радиояркостные тем-
пературы подсвечивающего излучения спереди и
сзади слоя, κ, r и t – коэффициенты излучения,
зеркального отражения и пропускания соответ-
ственно, которые связаны законом сохранения
энергии:

Пренебрегая интерференцией широкополосного
излучения внутри слоя толщиной h  λ0/n (λ0 –
центральная частота излучения, n – показатель
преломления материала), коэффициенты отра-
жения и пропускания слоя с учетом многократ-
ного зеркального отражения внутри слоя запи-
шем в виде

(2)

(3)

0( ) ( ) ( ) ( ) ,r tT T R T t Tθ = κ θ + θ + θ

1.R tκ + + =

@

ф
2

ф 1 ф 1 1
2

ф 1

(θ, ) (θ)

[1 (θ )] (θ )exp( 2 sec θ )
,

1 exp( 2 sec θ )
a

a

R h r

r r k h

r k h

= +
− −

+
− −

2
ф 1 1

2
ф 1

[1 (θ )] exp( 2 sec θ )
(θ, ) ,

1 exp( 2 sec θ )
a

a

r k h
t h

r k h

− −
=

− −

где rФ – квадрат модуля коэффициента отраже-
ния Френеля на границах слоя, углы θ и θ1 связа-
ны законом Снеллиуса:

Квадраты модулей коэффициентов отражения на
горизонтальной (г) и вертикальной (в) поляриза-
циях можно вычислить по соотношениям, следу-
ющим из формул для коэффициентов отражения
Френеля [20]:

(4)

(5)

где n, m – показатели преломления и поглощения
исследуемой среды,

Если слой разместить на поверхности метал-
лического листа, то его коэффициент отражения
запишется в виде

(6)

2. АППАРАТУРА 
И МЕТОДИКА ИЗМЕРЕНИЙ

На рис. 1 показана схема измерений в лабора-
торных условиях коэффициентов отражения и про-
пускания плоскопараллельных образцов с помо-
щью радиометра с рупорно-линзовой антенной и
“подсвечивающего” черного тела (ЧТ) при термо-
динамической температуре, отличающейся от тем-
пературы помещения. Исследуемую мраморную
плиту размещали вертикально на поворотном столе,
что обеспечивало возможность измерять угловые
зависимости коэффициентов отражения и пропус-
кания. При измерениях коэффициента отраже-
ния ЧТ устанавливали в позиции 3, а при измере-
ниях коэффициента пропускания – в позиции 4.

Рассмотрим методику радиометрических изме-
рений, необходимых для нахождения коэффици-
ентов отражения (2), (6) и коэффициента пропус-
кания (3). Пусть измерения проводятся внутри по-
мещения, где термодинамическая температура
всех объектов имеет одно и то же значение Т0.
Примем, что в лабораторных условиях термоди-
намические температуры помещения и мрамора
равны Т0. Тогда при отсутствии ЧТ радиояркост-
ные температуры подсвечивающих излучений Tr
и Tt в (1) тоже будут равны Т0. Позиции 3 и 4 для
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ЧТ (см. рис. 1) и его размеры выбирали такими,
чтобы поперечный размер диаграммы направ-
ленности рупорно-линзовой антенны был не
больше углового размера ЧТ относительно его
расстояния до линзы вдоль направления приема.
При каждом значении угла θ выполняли серию
измерений радиояркостной температуры (1):

1) ЧТ и образец находятся вне диаграммы на-
правленности антенны:

(7)

2) ЧТ установлено в позиции 4 (см. рис. 1), ис-
следуемого образца нет:

(8)

3) ЧТ установлено в позиции 4 (см. рис. 1):

(9)

4) образец установлен в позиции исследова-
ния, ЧТ установлено в позиции 3 (см. рис. 1):

(10)

5) на переднюю грань образца наложен метал-
лический лист:

(11)

В (8)–(11) TrЧТ = TtЧТ = ТЧТ (ТЧТ – радиояркостная
температура ЧТ).

1 0,T T=

2 ЧТ,tT T=

3 0 0 ЧТ 0 ЧТ(1 ) ,t tT T RT tT t T tT= κ + + = − +

4 0 ЧТ 0 0 ЧТ(1 ) ,r rT T RT tT R T RT= κ + + = − +

5 ЧТ.rT T=

Из соотношений (8) и (9) следуют формулы
для определения коэффициентов пропускания и
отражения образца:

(12)

(13)

Учтем, что выходной сигнал радиометров в соот-
ветствии с законом Релея–Джинса зависит от ра-
диояркостной температуры принимаемого излу-
чения линейным образом, а соотношения (12) и
(13) представляют собой отношения разностей
радиояркостных температур. Из этого следует,
что при измерениях коэффициентов пропускания и
отражения по тепловому излучению образца не тре-
буется абсолютной калибровки радиометров, а до-
статочно регистрации уровней их выходных откли-
ков на радиояркостные температуры (7)–(11).

В качестве ЧТ была использована смесь дре-
весной стружки и сажи толщиной 40 мм, поме-
щенная в пенопластовую емкость с фольгирован-
ной задней стенкой. Диаметр излучающей части
ЧТ составлял 0.5 м. При измерениях емкость со
смесью наполнялась жидким азотом, за счет чего
термодинамическая температура ЧТ была соиз-
мерима с температурой жидкого азота 77 К. Кон-
троль радиояркостной температуры ЧТ периоди-
чески осуществлялся косвенно, через регистра-
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Рис. 1. Схема измерения коэффициентов отражения и пропускания мраморной плиты в лабораторных условиях: 1 –
радиометр с рупорно-линзовой антенной, 2 – мраморная плита, 3 и 4 – “подсвечивающее” черное тело, 5 – поворот-
ное устройство.
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цию уровня выходных откликов радиометра на
интенсивности его излучения (8), (11). При изме-
рениях коэффициентов отражения и пропуска-
ния образцов расстояние между ЧТ и линзой не
превышало 1.5 м, размеры апертуры рупорно-
линзовой антенны 0.18 × 0.16 м. Характеристики
радиометров приведены в табл. 1.

Были исследованы диэлектрические свойства
образцов 1 и 2 из белого мрамора, характеристики
которых приведены в табл. 2. Образцы отлича-
лись не только размерами, но и структурой мра-
мора. Образец мрамора 1 имел более крупную
зернистую структуру. Оба образца имели незна-
чительное количество синих включений, которых
в мраморе 1 было больше, чем в мраморе 2.

3. РЕЗУЛЬТАТЫ ИЗМЕРЕНИЙ
Измерения выполняли на частоте 37.5 ГГц при

вертикальной поляризации и на частотах 60 и 94 ГГц

при двух ортогональных поляризациях (рис. 2–4).
На этих рисунках символы соответствуют экспе-
риментальным значениям, сплошные, штрихо-
вые и пунктирные линии соответствуют результа-
там расчетов по формулам (2), (3), (6). Сплошные
линии соответствуют расчетам при средних зна-
чениях n и m, а штриховые и пунктирные – при
максимальных и минимальных значениях m на
графиках Rмет(θ) и t(θ), а на графиках R(θ) – толь-
ко n, которые охватывают диапазон разброса экс-
периментальных значений. Отметим, что коэф-
фициенты отражения R практически не зависят
от m, поскольку для мрамора на рассматриваемых
частотах, как оказалось, n  m. В связи с этим зна-
чения n и m определяли методом подбора, начи-
ная с n по экспериментальным значениям R(θ), и
затем m, используя экспериментальные значения
Rмет(θ) и t(θ). Результаты представлены на рис. 5 и 6.

@

Таблица 2. Характеристики мраморных плит белого цвета

Номер образца Ширина, м Длина, м Толщина, м
Плотность,

г/см3

Характерные 
размеры зерна, 

мм

1 0.3 0.45 0.022 2.63 2…5
2 0.45 0.81 0.02 2.47 <1

Рис. 2. Экспериментальные (точки) и рассчитанные по формулам (2) (сплошные линии), (3) (штриховые) и (6) (пунк-
тирные) угловые зависимости коэффициентов отражения (1), пропускания (2) и коэффициента отражения мрамор-
ных плит на металлическом листе (3) для образцов мрамора 1 (а) и 2 (б) при вертикальной поляризации и частоте из-
лучения 37.5 ГГц.
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Таблица 1. Технические характеристики радиометров

Центральная частота, ГГц Ширина полосы частот, ГГц Чувствительность при постоянной 
времени 1 с, К

37.5 1.6 0.2
60 4 0.05
94 1.5 0.1
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4. ОБСУЖДЕНИЕ 
ПОЛУЧЕННЫХ РЕЗУЛЬТАТОВ

Анализ экспериментальных результатов, пред-
ставленных на рис. 2–5, показывает, что при ис-
пользовании радиометрического метода диэлек-
трические характеристики мраморных плит восста-
навливаются с удовлетворительной точностью.
Не исключено, что на разброс эксперименталь-
ных значений коэффициентов отражения и про-
пускания плит определенное влияние оказали их
неоднородности. Особенно сильный разброс на-
блюдается на частоте 60 ГГц (см. рис. 3) при гори-
зонтальной поляризации для образца 2. То, что
разброс обусловлен влиянием неоднородностей,
подтверждается взаимосвязью отклонений коэф-
фициентов отражения и пропускания при одних
и тех же углах приема, а именно: если коэффици-
ент отражения уменьшается, то коэффициент
пропускания возрастает. Таким образом, радио-
метрический метод позволяет контролировать
однородность промышленных мраморных плит.

Из данных рис. 5, 6 следует, что показатели
преломления и поглощения плит практически не

зависят от частоты, при этом показатели прелом-
ления плит имеют почти равные значения, 2.8…3,
в то время как их показатели поглощения отлича-
ются более чем в два раза. Более высокое погло-
щение в образце 1 может быть обусловлено более
высокой концентрацией примесей, на что кос-
венно указывает ее крупнозернистая структура
(см. табл. 2).

Полученные в результате исследования диэлек-
трические параметры мраморных плит представле-
ны в табл. 3 наряду с данными для белого мрамора
из других источников. Значения ε' и ε" связаны с n и
m соотношениями: .

Известно [5], что диэлектрические параметры
мрамора, даже белого, который рассматривается
как один из самых чистых кальцитов, сильно за-
висят от химического состава. Из анализа данных
табл. 3 следует, что экспериментальные значения
ε' белого мрамора на частотах от 100 Гц до 94 ГГц
лежат в основном в интервале 8…9, при этом экс-
периментальные значения ε" минимальны (и со-
измеримы) на низких и высоких частотах. Ис-
ключением являются экспериментальные дан-

2 2ε' , ε" = 2n m nm= −

Рис. 3. Экспериментальные (точки) и рассчитанные по формулам (2) (сплошные линии), (3) (штриховые) и (6) (пунк-
тирные) угловые зависимости коэффициентов отражения (1), пропускания (2) и коэффициента отражения мрамор-
ных плит на металлическом листе (3) для образцов мрамора 1 (а, в) и 2 (б, г) при вертикальной (светлые точки) и го-
ризонтальной поляризации (темные точки) и частоте излучения 60 ГГц.
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Рис. 4. Экспериментальные (точки) и рассчитанные по формулам (2) (сплошные линии), (3) (штриховые) и (6) (пунк-
тирные) угловые зависимости коэффициентов отражения (1), пропускания (2) и коэффициента отражения мрамор-
ных плит на металлическом листе (3) для образцов мрамора 1 (а, в, д) и 2 (б, г, е) при вертикальной (светлые точки) и
горизонтальной поляризации (темные точки) и частоте излучения 94 ГГц.
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Рис. 5. Частотная зависимость показателя преломле-
ния мрамора для образцов 1 (1) и 2 (2).
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Рис. 6. Частотная зависимость показателя поглоще-
ния мрамора для образцов 1 (1) и 2 (2).
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ные, приведенные в [5]. В этой работе на основе
результатов измерений диэлектрических характе-
ристик различных видов мрамора в широком диа-
пазоне частот были рассчитаны диаграммы Ко-
ула–Коула. Уравнение Коула–Коула имеет вид
[21, 22]

(14)

где ε – предельное значение на низких частотах
(статическая диэлектрическая проницаемость),
ε∞ – предельное значение на высоких частотах,
τ – время релаксации диполей, α – эмпирический
параметр (0 < α < 1). При α = 0 уравнение (14) пе-
реходит в уравнение Дебая. Для трех образцов бе-
лого мрамора, из которых самым чистым был об-
разец АМ, в [5] определены значения параметров
уравнения Коула–Коула, приведенные в табл. 4.
Экспериментальные значения параметра α =
= 0.52…0.68 указывают на то, что на низких ча-
стотах механизм поглощения обусловлен диполя-
ми с отличающимися временами релаксациями
[21, 22].

1( ) ' " ,
1 ( )

j
j

∞
∞ −α

ε − εε ω = ε − ε = ε +
+ ωτ

Известно [21], что форма диаграммы Коула–
Коула представляет собой дугу окружности, ра-
диус которой r не зависит от времени релаксации:

(15)

Из (15) следует, что выбор значений ε и ε∞ или их
разности может существенно влиять на модели-
руемую зависимость ε"(ε'). На высоких частотах,
как отмечено выше, ε' = 8…9, что ниже, чем зна-
чения ε∞, указанные в табл. 4. Следовательно, на
высоких частотах в сравнении с низкими частотами
доминирует механизм поглощения, не связанный с
дипольно-релаксационным. Существенным ар-
гументом справедливости этого утверждения яв-
ляется независимость поглощения белого мрамо-
ра от частоты в миллиметровом диапазоне волн,
установленная в результате выполненного иссле-
дования (рис. 6).

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

В данной работе представлены результаты экс-
периментального исследования диэлектрических
характеристик двух плит из белого мрамора тол-
щиной 20 мм с использованием радиометров на
частотах 37.5, 60 и 94 ГГц и разработанных мето-
дик измерения коэффициентов отражения и про-
пускания образцов в лабораторных условиях. Об-
наружено, что в диапазоне миллиметровых волн
показатели преломления и поглощения белого
мрамора практически не зависят от частоты излуче-
ния, при этом значения коэффициента поглоще-
ния ниже, чем на более длинных волнах. Экспери-
ментальные результаты показали, что, используя
радиометрический метод, можно достаточно эф-

( )sec( 2)
.

2
r ∞ε − ε πα

=

Таблица 3. Экспериментальные диэлектрические параметры мрамора по данным разных авторов

Примечание: Д.р. – данная работа.

f, ГГц ε' ε'' Цвет мрамора Литература

10–7–10–4 8.53–8.56 0.0011–0.0017 Белый  [1]
10–7–10–4 8.63–8.79 0.012 Белый  [1]
10–7–10–4 12-8 – Белый  [2]
10–4–10–2 8 0.01–0.004 Белый  [2]
10–7–10–4 14–10 2.5– 0.2 Белый  [5]

8.8–12.2 8.02 0.132 Белый  [4]
10.1 6.86 0.41 Белый (RS1)  [5]
10.1 8.03 0.27 Чисто белый (АМ)  [5]
10.1 8.06 0.57 Белый (МК1)  [5]

40–50 7.2–6.8 0.055–0.07 Неизвестный  [6]
37.5 8.4–8.7 0.017–0.041 Белый Д.р.
60 7.84–8.7 0.018–0.044 Белый Д.р.
94 8.7–9 0.015–0.041 Белый Д.р.

Таблица 4. Экспериментальные параметры диаграммы
Коула–Коула для белого мрамора в длинноволновом
диапазоне [5]

Образец ε ε∞ α τ, мс

AM 15.7 10.6 0.68 0.54

MK1 13.45 10.1 0.52 2.63

RS1 20.15 9.6 0.68 2.82
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фективно исследовать диэлектрические характе-
ристики и контролировать однородность таких
материалов, как мраморные плиты, без их разру-
шения.
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Рассмотрена двумерная задача дифракции плоской электромагнитной волны ТМ-типа на цилин-
дрической 2D-наноструктуре из золота, контур поперечного сечения которой представляет собой
звездообразную кривую. В световом диапазоне длин волн  строгим численным
методом рассчитаны спектры поперечника рассеяния и диаграммы рассеяния. Исследовано влия-
ние потерь среды, геометрических размеров структуры на поперечник рассеяния и диаграмму рас-
сеяния. Показано, что в области значений  ( ,  – максимальный размер структуры,

 – длина волны ) для такой структуры характерно существование одного резонанса у поперечника
рассеяния и нескольких резонансов в спектре рассеяния. Показано также, что реальные потери зо-
лота делают невозможным наблюдение мультипольных резонансов у поперечника рассеяния. Об-
наружен эффект вырождения плазмонов и ближнего поля структуры. Продемонстрировано влия-
ние геометрических размеров структуры на поперечник рассеяния и спектр поглощения.

DOI: 10.31857/S0033849422010016

ВВЕДЕНИЕ

Дифракция электромагнитных волн на нано-
структурах из благородных металлов (серебра,
золота) в световом диапазоне длин волн 400 нм <

 (при достоверность эксперимен-
тальных данных вызывает сомнения [1]) сопро-
вождается образованием поверхностных волн
(плазмон-поляритонов), а также существованием
их резонансов. При этом резонансы плазмонов
приводят к образованию резонансов поперечни-
ка рассеяния и поглощения на частотах, близких
к резонансам плазмонов. Одним из важных
свойств плазмон-поляритонов является высокая
локализация электромагнитного поля вблизи по-
верхности наноструктур, что и определило инте-
рес как к их исследованию, так и практическому
использованию в субволновом и ближнепольном
зондировании. В монографии [1] отмечалось, что
наноструктуры в виде нанопровода из серебра и
золота широко применяются в качестве сенсоров.
Плазмонные резонансы в цилиндрических нано-
структурах (нитях) с постоянной (переменной
кривизной, но постоянным знаком кривизны)
исследовались в целом ряде работ. В [1] показано,
что цилиндры с круглым сечением реализуют ре-
зонансы плазмонов в ультрафиолетовой части

спектра. Используя нанотрубки, можно сместить
частоты плазмонных резонансов в видимую об-
ласть светового диапазона [2, 3]. Плазмонные ре-
зонансы в кварцевой нанонити, покрытой слоем
золота переменной толщины в предположении,
что границами оболочки являются круговые ци-
линдры со смещенными центрами, исследовались
в [4]. Различные геометрии оболочек из серебра и
кварца, контуры поперечного сечения которых об-
разованы 2D-наноструктурами с различной фор-
мой поперечного сечения, анализировались в ра-
ботах [5–9].

Цель данной работы – исследовать особенно-
сти плазмонных резонансов в 2D-наноструктуре
из золота в случае, когда контур поперечного се-
чения структуры имеет звездообразную структу-
ру. Из близких по тематике работ отметим [10, 11].

1. ФОРМУЛИРОВКА ЗАДАЧИ
Рассмотрим двумерную задачу дифракции

плоской поляризованной электромагнитной ТМ-
волны на двумерной цилиндрической диэлектри-
ческой наноструктуре, контур поперечного сече-
ния которого представляет собой звездообразную
структуру. Плоская волна распространяется в на-
правлении единичного вектора ( ) и
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характеризуется в цилиндрической системе коор-
динат  следующими компонентами электро-
магнитного поля:

(1)

Зависимость от времени выбрана в виде ,
где  – круговая частота, (  – волно-
вое число свободного пространства,  – скорость
света в вакууме,  − длина волны),  −
волновое сопротивление вакуума.

Контур поперечного сечения  структуры в
цилиндрической системе координат  описы-
вается формулой (см. рис. 1)

(2)

Отметим, что, изменяя значение параметра ,
можно изменять амплитуду колебаний “звездо-
образного” контура (2) рассеивающей нанострук-
туры. На рис. 1 изображен контур поперечного
сечения структуры (2) при ,  и

. Считается, что среда структуры пред-
ставляет собой золото. При этом зависимость от-
носительной диэлектрической проницаемости

 золота от
длины волны  была рассчитана на основе интер-
поляции экспериментальных данных работы [12]
кубическими сплайнами.

Пространственное распределение диэлектри-
ческой проницаемости для структуры, изобра-
женной на рис. 1, имеет вид

(3)

Исследование сформулированной задачи ди-
фракции удобнее проводить, используя -компо-
ненту  магнитного поля, так как
краевая задача для функции  является скаляр-
ной. Полное поле , т.е. суперпозиция падаю-
щего и рассеянного полей, в кусочно-постоянной
среде (3) удовлетворяет уравнению Гельмгольца

(4)

Компоненты электрического поля могут быть
выражены через функцию 

(5)
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На границах структуры должны быть непрерыв-

ны величины  и , где  – производная по

направлению нормали к границе раздела сред.
Как уже отмечалось, полное поле  вне

структуры состоит из падающего  и рассеянно-
го  полей:

(6)

Падающее поле задано функцией

(7)

Рассеянное поле  в цилиндрической си-
стеме координат ( ), где  и ,
в дальней зоне ( ) должно удовлетворять
условию излучения

(8)

где  − диаграмма рассеяния.
Полное сечение рассеяния  и сечение погло-

щения  определяется формулами

(9)
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Рис. 1. Геометрия задачи и контура поперечного сече-
ния звездообразного рассеивателя (2) при ,
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2. ЧИСЛЕННЫЕ РЕЗУЛЬТАТЫ

Численное решение сформулированной зада-
чи проводили модифицированным методом дис-
кретных источников [13, 14]. При этом точность
решения задачи контролировали путем вычисле-
ния невязки  граничных условий в линейной
норме в точках, расположенных в середине между
точками, где граничные условия выполняются
точно (в таких точках граничные условия выпол-
няются наихудшим образом [13]). Во всех приве-
денных ниже расчетах максимальная невязка гра-
ничных условий не превышает величину .

δ

310−δ <

На рис. 2а и 2б представлены соответственно
результаты расчета нормированного поперечника
рассеяния  и нормированного сечения погло-
щения  для различных значений длин волн  и
различных значений амплитуды 
колебаний контура (2) структуры из реального зо-
лота. Угол падения плоской волны был равен

. Из рис. 2а следует, что у такой рассеива-
ющей структуры нормированный поперечник
рассеяния  имеет только один максимум, ко-
торый смещается в сторону больших значений
длин волн  при увеличении амплитуды  колеба-
ний контура (2). При этом, как видно из рис. 2б,
дополнительные максимумы у нормированного
сечения поглощения  появляются лишь при
значениях .

Было исследовано влияние потерь  на
нормированный поперечник рассеяния  и
нормированное сечение поглощения  для
структуры, контур (2) которой имел следующие
параметры  , , при угле
падения плоской волны  (рис. 3а, 3б).
При расчетах мнимая часть  относительной
диэлектрической проницаемости золота прини-
мала следующие значения: ,  и

. Из результатов, представленных на рис. 3,
следует, что реальные потери золота (кривая 1)
приводят к исчезновению резонансов, связанных
с мультипольными резонансами плазмонов(кри-
вые 2, 3). Аналогичный эффект имеет место и для
случая нормированного сечения поглощения 
(см. рис. 4) – резонансы, связанные с мультиполь-
ными резонансами плазмонов, здесь так же начина-
ют проявляются лишь со значений .

На рис. 4а, 4б представлены соответственно
результаты расчета частотной зависимости нор-
мированного поперечника рассеяния  и нор-
мированного сечения поглощения  для струк-
туры из реального золота и с увеличенными зна-
чениями параметров ее контура, по сравнения с
рассмотренными выше случаями. Параметры
контура (2) указаны в подрисуночной подписи.
Угол падения плоской волны был равен .
Из рис. 4а следует, что и при таких размерах рас-
сеивающей структуры нормированный попереч-
ник рассеяния  имеет только один максимум
при всех значениях длин волн  из светового диа-
пазона . Расположение мак-
симума  зависит от величины амплитуды ,
определяющей колебания контура (2). Увеличе-
ние значений  приводит к смещению максимума

 в сторону больших значений .
Рисунки 5а, 5б иллюстрируют влияние потерь

золота на результаты расчетов диаграмм рассея-
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Рис. 2. Зависимость нормированных поперечника
рассеяния (а) и сечения рассеяния (б) от длины вол-
ны  для структуры с параметрами   и
различными b = 10 (1), 15 (2), 20 (3), 25 нм (4); угол па-
дения плоской волны ; потери золота –
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ния Φ(ϕ) для структуры с параметрами a = 40 нм,
, угле падения плоской волны 

и трех длин волн: λ = 670 (1), 600 (2), 510 нм (3).
Данные, представленные на рис. 5а, соответству-
ют случаю отсутствия потерь золота , а
рис. 5б – . Из рисунков видно, что даже
относительно малые потери золота существенно
сказываются на форме диаграммы рассеяния.

Результаты расчетов пространственного рас-
пределения линий равных амплитуд поля 
вблизи поверхности рассивателя (2) для трех длин
волн : λ = 670, 600 и 510 нм представлены соответ-
ственно на рис. 6а–6в.

25 нмb = 0 6ϕ = π

Im( ) 0ε =
0.5Im( )ε

zH

Отметим, что для выбранных длин волн имеют
место максимумы поперечника рассеяния (см.
рис. 3). При этом параметры контура (2) характе-
ризовались следующими значениями a = 40 нм,

; угол падения плоской волны был равен
; потери золота – . Из рис. 6а–6в

видно, что вариации поля непосредственно вбли-
зи границы рассивателя исчезают при удалении
от нее точки наблюдения. Этот эффект свиде-
тельствует о вырождении колебаний ближнего
поля и объясняет двухлепестковую структуру диа-
граммы рассеяния рис. 5б.

25 нмb =

0 6ϕ = π 0.5Im( )ε

Рис. 3. Зависимость нормированного поперечника
рассеяния (a) и сечения рассеяния (б) от длины вол-
ны  для структуры с параметрами  ,

; угол падения плоской волны ;
кривая 1 – потери золота , кривая 2 – потери зо-
лота , кривая 3 – потери золота .
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Рис. 4. Зависимость нормированных поперечника
рассеяния (а) и сечения рассеяния (б) от длины вол-
ны  для структуры с параметрами  ,
b = 10 (1), 20 (2), 30 (3), 40 (4), 50 нм (5); угол падения
плоской волны ; потери золота .
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Рассмотрена дифракция плоской волны на ци-

линдрической 2D-структуре, представляющей
наноструктуру из золота, контур которой имеет
звездообразную форму. Строгими численными
методами рассчитаны спектральные и простран-
ственные характеристики рассеянного поля. Пока-
зано, что для такой структуры характерно суще-
ствование одного резонанса поперечника рассея-

Рис. 5. Диаграмма рассеяния при  (а) и при
потерях золота 0.5  (б) для структуры с парамет-
рами ,  на разной длине
волны: λ = 670 (1), 600 (2), 510 нм (3).
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Рис. 6. Пространственное распределение линий рав-
ных амплитуд модуля компоненты  поля структу-
ры с параметрами , , по-
тери золота –  и длине волны λ = 670 (а),
600 (б) и 510 нм (в).
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ния и нескольких резонансов спектра рассеяния
(последние связаны с существованием дипольных и
квадрупольных резонансов плазмонов). Показано,
что реальные потери золота делают невозможным
наблюдение мультипольных резонансов у попереч-
ника рассеяния. Обнаружен эффект вырождения в
ближнем поле структуры. Продемонстрировано
влияние геометрических размеров структуры на по-
перечник рассеяния и спектр поглощения.
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волн.

DOI: 10.31857/S0033849422010028

ВВЕДЕНИЕ
Оптические системы современных телеско-

пов, как правило, состоят из нескольких зеркал.
Наибольший размер всегда имеет главное вогну-
тое зеркало, после которого в большинстве случа-
ев располагается выпуклое вторичное зеркало.
Диаметры главных зеркал могут превышать 10 м,
диаметры вторичных – часто более 500 мм, а в не-
которых случаях превышают 1 м [1–5]. Данная
статья посвящена проблеме контроля формы та-
ких зеркал.

Большинство существующих методов аттестаци-
онного контроля формы отражающей поверхности
выпуклых зеркал большого диаметра подразумева-
ют использование вспомогательных оптических
элементов, размеры которых превышают размеры
контролируемого зеркала [6]. Таковы, например,
все интерференционные методы, в частности мето-
ды анаберрационных точек [6] (классический метод
Хиндла [7, 8] и его модификации [8, 9]), компенса-

ционный [6] и голографический [10, 11]. Этот
факт существенно увеличивает сложность и стои-
мость изготовления крупногабаритных оптиче-
ских зеркал, например используемых в астроно-
мических приборах.

Существуют различные альтернативные методы
контроля, но для контроля выпуклых зеркал подхо-
дит только дефлектометрия [12], которая, однако,
не обладает достаточной точностью. В этой связи на
практике применяются методы переналожений
[13], согласно которым зеркало контролируется
тем или иным интерференционным методом по
частям с последующей сшивкой участков в еди-
ную топографическую карту отклонений. Сшив-
ка неминуемо приводит к увеличению погрешно-
сти контроля.

Второй фактор, также увеличивающий слож-
ность и стоимость изготовления выпуклых зеркал,
заключается в том, что при контроле асферических
зеркал высших порядков неизбежно применение
компенсатора (линзового или голографическо-
го). Рассчитанный и изготовленный специально
для контроля конкретного зеркала компенсатор

1 Работа доложена на Четвертой международной молодеж-
ной конференции “Информационные технологии и тех-
нологии коммуникации: современные достижения” (Аст-
рахань, 5–7 октября 2020 г.).
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не может использоваться для контроля зеркал с
другими параметрами формы.

1. СХЕМА ОРТОГОНАЛЬНЫХ ЛУЧЕЙ

Возможным решением этих проблем является
использование схемы ортогональных лучей [14],
согласно которой контролируемая поверхность
(КП) зеркала освещается параллельным пучком
лучей, направленным по нормали к ее оси сим-
метрии (рис. 1). Плоский волновой фронт, со-
зданный коллиматором 1, направляется на КП 2.
Большая часть лучей проходит над КП и форми-
рует опорный пучок 3; объектный пучок 4 отра-
жается от КП. Опорный и объектный пучки ин-
терферируют в плоскости регистрации 5. Интер-
ференционная картина представляет собой
систему полос (рис. 1б), ширина которых умень-
шается от вершины КП к ее краю.

Для исследования меридионального профиля
КП, лежащего в плоскости рис. 1а, авторами
предложено измерять зависимость ширины по-
лосы b от ее координаты h в плоскости регистра-
ции в меридиональном сечении (рис. 1в), так как
эта зависимость b(h) однозначно определяется
формой меридионального профиля КП [15]. Для
анализа формы КП предложено вращать ее отно-
сительно оси симметрии и исследовать множе-
ство профилей.

Размеры анализируемого отраженного пучка в
предлагаемой схеме меньше диаметра КП, поэто-
му данный метод можно применять и для контро-
ля зеркал большого диаметра.

2. РЕАЛИЗАЦИЯ СХЕМЫ
Описанная выше схема ортогональных лучей

реализована в виде интерферометра [16, 17] (рис. 2).
В работе использован базовый интерферометр
Тваймана–Грина 1 с He–Ne-лазером в качестве
источника излучения. Длина волны излучения
633 нм, мощность 5 мВт. В рабочей ветви интер-
ферометра формируется сферический волновой
фронт с апертурой 1 : 4, который попадает на без-
аберрационную плоско-гиперболическую линзу 2
диаметром 300 мм, преобразующую волновой
фронт в плоский. Он направляется на КП зеркала 3,
расположенного на поворотном столе 4 (Taylor
Hobson Rotation Stage V), причем ось вращения
стола и ось симметрии КП совмещены. Макси-
мальный диаметр КП в данном интерферометре
ограничен креплением поворотного стола и со-
ставляет 280 мм; при замене стола или его дора-
ботке можно контролировать и более крупные
зеркала.

Поскольку интерферограмма насчитывает
большое количество (порядка ста тысяч) интер-
ференционных полос, а ширина самых узких по-
лос может составлять единицы микрометров, то
зарегистрировать интерферограмму с достаточ-
ным разрешением с помощью одного приемника
излучения за один кадр не представляется воз-
можным. В этой связи в интерферометре реали-
зована подвижная система регистрации, состоя-
щая из микрообъективов (МО) 5 и 6 и матричных
приемников излучения (МПИ) 7 и 8, смонтиро-
ванных на линейном трансляторе 9. Каждый МО
формирует увеличенный фрагмент интерферо-
граммы на соответствующем МПИ. В качестве
МО 5 используется Edmund Optics 10X DIN Semi-

Рис. 1. Схема ортогональных лучей (а), интерферограмма (б) и график зависимости ширины интерференционной по-
лосы b от высоты h (в): 1 – оптической устройство, формирующее плоскую волну (коллиматор); 2 – деталь с контро-
лируемой выпуклой поверхностью; 3 – опорный пучок; 4 – объектный пучок; 5 – плоскость регистрации интерферо-
граммы.
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plan, а в качестве МО 6 – Edmund Optics 40X DIN
Semi-plan. Они обладают различными увеличени-
ями, что обеспечивает достаточно большое поле
зрения для крупных полос, соответствующих вер-
шине КП, и достаточное разрешение мелких по-
лос на краю интерферограммы. Числовая аперту-
ра МО 6 составляет 0.6; это значит, что тангенс
максимального угла наклона луча, отраженного
от КП, не должен превышать 0.3, в противном
случае он не будет пропущен МО 6 на МПИ 8. Это
соответствует максимальному углу наклона край-
ней нормали к КП 8°.

В качестве МПИ использованы видеокамеры с
КМОП-сенсором Aptina MT9P031. Формат сен-
сора 1/2.5”; разрешение 2592 × 1944 пикселя, раз-
мер пикселя 2.2 × 2.2 мкм2. Моторизованный ли-
нейный транслятор Standa 8MT175-200 позволяет
в автоматическом режиме перемещать систему
регистрации вдоль вертикальной оси в диапазоне
200 мм с минимальным шагом 2.5 мкм и считы-
вать ее текущие координаты.

Таким образом, с помощью интерферометра
можно получить и зарегистрировать интерферо-
граммы от зеркал со следующими параметрами:
форма КП – осесимметричная сферическая или
асферическая второго или высших порядков,
диаметр до 280 мм, угол наклона крайней норма-
ли до 8°.

3. ОБРАБОТКА РЕЗУЛЬТАТОВ ИЗМЕРЕНИЙ

В начале обработки происходит фильтрация
зарегистрированных фрагментов интерферограмм
и вычисление координат интерференционных мак-
симумов. На рис. 3а–3г представлен пример зареги-
стрированного фрагмента интерференционной
картины, результат пространственного преобразо-
вания Фурье этого изображения до и после филь-
трации, а также отфильтрованное изображение
фрагмента интерферограммы, полученное обрат-
ным преобразованием Фурье от рис. 3в. Далее, в
отфильтрованном изображении максимумы ин-
терференционных полос без труда определяются

Рис. 2. Функциональная оптическая схема (а) и общий вид (б) интерферометра: 1 – интерферометр Физо, формиру-
ющий сферическую волну; 2 – коллимирующая безаберрационная линза; 3 – деталь с контролируемой выпуклой по-
верхностью; 4 – поворотный стол; 5 и 6 – микрообъективы; 7 и 8 – матричные приемники излучения; 9 – устройство
перемещения системы регистрации интерферограммы; 10 – персональный компьютер.
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стандартными алгоритмами, например, реализо-
ванными в программе Matlab.

Зависимость ширины интерференционной
полосы от высоты центра максимума интерфе-
ренционной полосы b(h) содержит информацию
о меридиональном профиле КП. Таким образом,
процедура контроля сводится к измерению коор-
динат интерференционных максимумов, постро-
ением на основании измеренных данных зависи-
мости b(h) и сравнением ее с теоретической зави-
симостью.

Обратимся вновь к рис. 1. Ширина интерфе-
ренционной полосы b на произвольной высоте h
определяется углом между интерферирующими
пучками по формуле:

(1)

где ϕ – угол наклона нормали, восстановленной в
точку падения луча, с осью симметрии КП 0z.

Погрешность формы КП приводит к погрешно-
сти угла наклона нормали Δϕ, что вызывает откло-
нение ширины полосы b. Сравнивая теоретическое
значение ширины полосы b0 с измеренным b, мож-
но получить Δϕ, преобразовав и продифференци-
ровав формулу (1):

(2)

Угол наклона нормали к кривой z(y) определяется
из выражения , поэтому, учитывая
малость величины δϕ, отклонение реального про-

sin 2 ,b = λ ϕ

0
2 2

0 0

.
2

b b
b b

−λΔϕ =
− λ

tg z yϕ = δ δ

филя КП от теоретического, можно найти по
формуле

(3)

Использование поворотного стола, на который
устанавливается контролируемая деталь, позволяет
получить информацию о множестве профилей и
построить топографическую карту отклонений, а
также рассчитать максимальное и среднеквадрати-
ческое отклонение формы КП.

Управление всеми компонентами интерферо-
метра, а также математическая обработка резуль-
татов измерений и построение карты отклонений
КП выполняется с помощью разработанного авто-
рами программного обеспечения. Внешний вид
окна с результатами измерений показан на рис. 4.

4. РЕЗУЛЬТАТЫ МОДЕЛИРОВАНИЯ 
И ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫХ 

ИССЛЕДОВАНИЙ
Для экспериментального исследования разра-

ботанного интерферометра исследованы выпук-
лые сферическое и гиперболическое зеркала.
Диаметры зеркал 180 мм. Радиус сферического
зеркала 400 мм; радиус кривизны при вершине
гиперболического зеркала 450 мм, а его эксцен-
триситет 1.457. Результаты исследований показа-
ны на рис. 5. В начале выполнен контроль зеркал
с помощью контактного профилометра Taylor
Hobson Form Talysurf, погрешность измерения
которого составляет 0.1 мкм. Результаты измере-
ния профилометром погрешности одного профи-
ля сферического зеркала показаны на рис. 5а. По-

0

( ) ( ) .
y

z y t dtΔ = Δϕ

Рис. 3. Этапы фильтрации изображения интерферограммы: фрагмент интерференционной картины (а), результат
пространственного преобразования Фурье этого изображения до фильтрации (б) и после нее (в), и отфильтрованное
изображение фрагмента интерферограммы (г).

(а) (б)

(в) (г)



48

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

БАТШЕВ и др.

грешность этого профиля была смоделирована в
виде кривой 1 на рис. 5б, представляющей собой
сумму гауссоид, модулированную гармонической
функцией, параметры которых подобраны эмпи-
рически. Затем был выполнен численный экспе-
римент, в котором эта погрешность добавлена к
профилю сферического зеркала, рассчитаны ко-
ординаты b и h, а затем погрешность была вычис-
лена из этих координат. В результате получилась
кривая 2 на рис. 5б. Разница между кривыми 1 и 2
на этом рисунке обусловлена погрешностью ма-
тематического алгоритма; как видно, она несуще-
ственна.

Наконец, рис. 5в иллюстрирует результаты ис-
следования этого же профиля сферического зер-
кала с использованием разработанной установки.
Видно, что представленные на рис. 5а и 5в профи-
ли различаются незначительно.

Для обоих исследуемых сферического и гипер-
болического зеркал измерялось по 10 профилей с
помощью профилометра и с помощью разрабо-
танного интерферометра. Максимальное откло-
нение профиля, измеренное на профилометре,

составило 0.25 мкм для сферического зеркала и
0.4 мкм для гиперболического. Эти же величины,
измеренные разработанным методом, составили
0.16 мкм для сферического и 0.33 мкм для гипер-
болического зеркал. Из этого предварительно
можно заключить, что предлагаемый метод имеет
тот же порядок погрешности, что и профилометр,
это позволяет использовать интерферометр для
контроля зеркал, предназначенных для работы в
дальнем инфракрасном, субмиллиметровом и ра-
диодиапазонах длин волн.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Разработанный интерферометр предназначен
для контроля выпуклых сферических и асфериче-
ских зеркал диаметром до 280 мм, однако неслож-
ная модификация конструкции интерферометра –
замена поворотного стола – позволит контроли-
ровать зеркала существенно больших размеров.
Важно, что при этом контролируемое зеркало яв-
ляется самым большим элементом интерферо-
метра, что выгодно отличает предлагаемый метод

Рис. 4. Окно программы с отображением результатов измерений.

y, мм

Δz, нм

20

40

60

80

100 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Карта отклонений Результат

Максимальное отклонение
формы PV (нм)

Средневквадратическое отклонение
формы RMS (нм)

68.763

24.837

90°

90°
140°
180°
220°
270°
310°

50°
0°

270°

0°

–46.2 нм

22.5 нм

180°



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

ИНТЕРФЕРОМЕТР ДЛЯ КОНТРОЛЯ ФОРМЫ ВЫПУКЛЫХ ЗЕРКАЛ 49

от существующих. В настоящее время для повы-
шения точности контроля совершенствуется ме-
тодика юстировки интерферометра, а для более
достоверной оценки погрешности измерения за-
планированы измерения нескольких зеркал раз-
личной формы (сферических и асферических) с
последующим сравнением их результатов с ре-
зультатами измерений на высокоточном аттесто-
ванном интерференционном оборудовании.

Достигнутая на данном этапе погрешность
контроля порядка 0.1 мкм позволяет применять
данный интерферометр для контроля зеркал, ра-
ботающих в инфракрасном, субмиллиметровом и
радиодиапазонах длин волн.
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Рис. 5. Отклонение профиля сферического зеркала: а – измеренная профилометром, б – численно смоделированная (1) и
восстановленная (2), в – измеренная разработанным интерферометром.
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Впервые формализована задача текстурно-фрактальной обработки многодиапазонных радиолока-
ционных изображений (РЛИ) и предложен новый способ их комплексирования. Оптимальность
предложенных решений рассматривается в контексте максимума информативности, оцениваемой
по энтропии. Представлены схемы мультифрактального комплексирования РЛИ и в общем виде –
структурно-параметрического синтеза систем оптимальной текстурно-фрактальной обработки
многомерных изображений. При этом критерием оптимальности могут выступать максимумы ве-
роятностей классификации подстилающей поверхности, обнаружения и распознавания объектов.
Приведены результаты статистического анализа РЛИ – графики плотностей вероятностей и коэф-
фициентов корреляции, а также оценки энтропии исходных и результирующих изображений, под-
тверждающие эффективность предложенных решений.
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ВВЕДЕНИЕ
Зрительные образы являются для человека ос-

новой для познания окружающего его мира. Даже
если мы не видим объект, он недоступен наблю-
дению или, более того, его не существует в приро-
де, мы часто представляем его зрительный образ,
и это помогает нам в познании. Изображение не-
сет в себе информацию об объекте исследования.
И в этом смысле может рассматриваться как не-
который многомерный сигнал, функция двух или
большего числа переменных [1]. Одним из самых
крупных достижений современного человечества
в дистанционном изучении объектов, располага-
ющихся на поверхности Земли, является разра-
ботка методов и создание средств получения
изображений в отдельных диапазонах спектра
электромагнитных (ЭМ) волн. В каждом из этих
диапазонов отражательная способность объектов
земной поверхности имеет свои особенности, ха-
рактерные преимущества и недостатки.

Дистанционное зондирование Земли (ДЗЗ) в
настоящее время осуществляется в основном в
оптической области спектра – способы гипер- и
мультиспектральной съемки глубоко проработаны

и широко используются в сегменте средств ДЗЗ
космического базирования [2]. Вместе с тем ши-
роко применяются и динамично развиваются
опережающими темпами активные и пассивные
локационные методы, и аппаратура ДЗЗ в радио-
диапазоне. Радиолокационные станции с синте-
зированной апертурой (РСА) как самостоятель-
ные средства видовой разведки, осуществляющие
непрерывное наблюдение земной (морской) по-
верхности и объектов на больших дальностях не-
зависимо от времени суток и метеорологических
условий, играют все большую роль в информаци-
онном обеспечении войск [3].

Современный уровень развития РСА космиче-
ского и воздушного базирования предполагает
возможность синхронного (одновременного) ис-
пользования нескольких рабочих частот зондирую-
щих сигналов, с параллельными и кроссполяриза-
циями, моно- и многопозиционных (бистатиче-
ских) радиолокационных станций, работающих в
разных режимах съемки. При этом решением ак-
туальной задачи получения в реальном времени
принципиально новых, высокоинформативных
характеристик подстилающей поверхности и объ-

УДК 621.396.96:004.931+004.932

ТЕОРИЯ И МЕТОДЫ
ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ



52

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

ПОТАПОВ и др.

ектов на ней является использование многомерных
(многочастотных, поляризационных и т.п.) радио-
локационных изображений (РЛИ), дающих каче-
ственную и количественную информацию об объ-
ектах исследования благодаря различному обрат-
ному рассеянию и проникновению ЭМ-волн
разных диапазонов в различных средах. Посколь-
ку практически любой процесс можно рассмат-
ривать как функцию от множества независимых
переменных (как минимум, времени и простран-
ственных координат), получаемые в итоге данные
являются многомерными и представляют собой,
по сути, некоторое многомерное множество. В
том случае, если такие множества самоподобны
или масштабно-инвариантны, говорят о масштаб-
но-инвариантных множествах. К этому классу мно-
жеств можно отнести и многомерные РЛИ, сфор-
мированные многоканальной РСА одновремен-
но на нескольких частотах и (или) поляризациях.

Существующие на сегодняшний день методы,
способы и алгоритмы обработки многомерных
данных, несмотря на значительные успехи отече-
ственных и зарубежных ученых, неэффективны
при комплексной обработке многодиапазонных
(МД) РЛИ, чаще всего обладающих различным
разрешением в соответствующих частотных диа-
пазонах, стохастическим характером отражений
ЭМ-волн, специфическими для радиодиапазона
искажениями и мультипликативным спекл-шу-
мом. Кроме того, РЛИ характеризуются негаус-
совским распределением значений яркости эле-
ментов изображения [4], что обусловливает необ-
ходимость поиска более эффективных, возможно
неклассических, путей решения задач синтеза си-
стем обработки и анализа таких данных.

К одному из перспективных направлений реше-
ния задачи обработки многомерных РЛИ следует
отнести использование методов фрактальной тео-
рии [5, 6], в которой объекты и их свойства рассмат-
риваются с точки зрения детерминированного
(динамического) хаоса и дробной размерности. В
отличие от классического подхода к анализу и син-
тезу оптимальных радиотехнических устройств
[7, 8], использующих энергетические и частотные
характеристики принимаемых сигналов, приме-
нение фрактальной теории позволяет обнаружи-
вать и распознавать объекты по текстурному при-
знаку, что ведет к исключению необходимости
опираться на энергетику принимаемого сигнала
и к целесообразности дальнейших исследований.

Это особенно важно, например, в условиях ис-
пользования на объектах превентивных меропри-
ятий по снижению эффективной площади рассе-
яния (ЭПР), активных помех и радиолокацион-
ной маскировки в заранее заданных частотных
диапазонах. Кроме того, комплексирование мно-
гомерных изображений методами фрактальной
теории на сегодняшний день все также сводится к

вычислению фрактальных признаков по каждому
изображению в отдельности с последующим ис-
пользованием, например, математического аппа-
рата вейвлет-преобразований, а текстурно-фрак-
тальная обработка многодиапазонных РЛИ в на-
стоящее время отсутствует, что обусловливает
актуальность работы.

Цель данной работы – исследование возмож-
ности комплексной текстурно-фрактальной об-
работки радиолокационных изображений, сфор-
мированных одновременно в нескольких частот-
ных диапазонах, с учетом имеющихся знаний в
области статистической радиофизики и статисти-
ческой радиотехники.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ

Теоретическим и практическим аспектам за-
дачи обработки многомерных данных посвящено
огромное количество работ отечественных и за-
рубежных ученых. Частным случаем многомер-
ных данных являются изображения, при этом за-
частую используют термин Image Fusion, или
слияние изображений. Что касается РЛИ, то в си-
лу особенностей распространения и отражения
ЭМ-волн радиодиапазона от объектов сложной
формы, возникает ряд факторов и ограничений,
обусловливающих отсутствие на сегодняшний
день методов, способов и алгоритмов эффектив-
ной и, тем более, оптимальной совместной обра-
ботки многодиапазонных РЛИ: отличие полос
обзора (захвата) РСА в различных частотных
диапазонах; значительное различие в простран-
ственном разрешении радиолокационных сним-
ков; отсутствие информационной избыточности
многомерных РЛИ, в отличие от гипер- и мульти-
спектральных изображений.

В наиболее привычном виде двумерное циф-
ровое изображение рассматривается как функция
цифрового изображения z(x, y) в виде двумерной
матрицы размером M × N. Каждый элемент этой
матрицы называется элементом изображения или
пикселом (пикселем), а его значение является
случайной величиной, характеризующей ЭПР
элемента разрешения и, в конечном итоге, яр-
кость применительно к РЛИ. Многомерная дис-
кретная случайная величина [7] в общем случае
может быть описана некоторой функцией F(S),
заданной дискретно в области S, расположенной
в d-мерном пространстве Zd. Пространство Zd за-
дано с помощью конечного множества ортого-
нальных векторов Z = (z1, z2, …, zd). Тогда много-
мерное изображение – это числовые значения
функции F(S), заданные в точках d-мерного про-
странства (z1, z2, …, zd) области S:

1 2F F , ,( ) ( , .)dS z z z= …
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В таком случае задача обработки многомерных
изображений в этой постановке формулируется
как получение максимально возможной инфор-
мации о фрактальных свойствах функции F(S) и
ее поведении в области S. Критерием оптималь-
ности служит максимум информации. Очевидно,
что показателем эффективности обработки мно-
гомерных изображений может выступать энтро-
пия. По определению В.И. Тихонова [7, 8], такую
задачу можно условно назвать прямой. В матема-
тической статистике решается обратная задача –
по исходным данным в результате их оптималь-
ной обработки требуется принять решение, что
можно трактовать как задачу синтеза системы
текстурно-фрактальной обработки многомерных
РЛИ.

В общем виде формализовать поставленную
задачу можно следующим образом:

(1)

где  – компо-
нента (подмодель) функционального представле-
ния,  – компонента, определяющая структуру
системы,  – подсистема целей (иерархия, дерево
целей),  – технология анализа и принятия реше-
ний,  – алгоритм обработки
и принятия решений,  – множество альтернатив,

 – критерий эффективности либо принцип оп-
тимальности,  – вектор существенных свойств
системы,  – правило выбора наилучшей альтер-
нативы ,  – комплекс условий, обеспечи-
вающий эффективность алгоритма управления,

 – информация о
переменных системы и внешней среды за время

,  – предикат целостности, определяю-
щий назначение системы.

Тогда задача синтеза систем текстурно-фрак-
тальной обработки многомерных изображений 
сводится к автоматическому поиску по правилу
наилучшей альтернативы  оптимальных алго-
ритмов обработки  и технологии анализа со-
гласно временным ограничениям , целей  и
назначения системы . Размерность вектора па-
раметров  заранее неизвестна и определяет-
ся только после того, как будет определена струк-
тура системы , что обусловливает необходи-
мость проведения структурно-параметрического
синтеза такой системы.

2. АНАЛИЗ 
РАЗМЕРНОСТИ ИЗОБРАЖЕНИЙ

Одновременное использование совокупности
методов и способов локации неизбежно приводит

{ }а обр у 0, , , , ( , ), ,t f sS t W W G T f A K P= =

[ ]{ }0
* , , , , *( ), , , ,FfW t Y X U D dt dt t t= ∈ v

sW
G

aT

{ }opt
обр ,opt( , )A Q K= Ф

H
opt

Ф
optK

0h H∈ уK

( ) ( )* *( ), *( ), *( )D dt f Y dt X t U t=

[ ]0,dt t t∈ 0P

tS

optK
обрA

dt G
0P

*( )D dt

sW

к многомерности получаемых данных, что обу-
словливает возможность получения принципи-
ально новых характеристик подстилающей по-
верхности и объектов на ней. Поскольку речь
идет о многомерных радиолокационных данных,
целесообразно оценить их потенциально дости-
жимую размерность. В работе предлагается ис-
пользовать так называемый куб данных, приме-
няемый для хранения, визуализации и анализа
мульти- и гиперспектральных данных (рис. 1) [9].

Куб данных представляет собой трехмерный
массив, каждый элемент которого соответствует
координатам двумерного изображения, полученно-
го на определенной длине волны. Такой подход
позволяет в несколько раз снизить время анализа за
счет оптимизации запросов к памяти вычислитель-
ной системы [10]. В случае классической радиоло-
кации рассматривается куб данных радиолокатора
с активной фазированной антенной решеткой
(АФАР) (рис. 2). Временные отсчеты импульсно-
го сигнала с каждого приемного канала АФАР
формируют двумерную матрицу, которая преоб-
разуется в трехмерный массив при накоплении
импульсов. В результате цифровой обработки
сигналов известными методами получают дву-
мерное РЛИ в координатах азимут-дальность.

Для случая одновременного использования
нескольких способов радиолокации в [11] пред-
ложена новая модель шестимерного куба данных,
сформированных с помощью многодиапазонной
поляриметрической РСА с интерферометрической
обработкой и видеорежимом (рис. 3), в котором
примитивом является куб “высота–азимут–даль-
ность”, распределенный по длинам волн, поляри-
зациям и кадрам видеопоследовательности.

Такой подход предполагает специфику хране-
ния получаемых радиолокационных данных и
позволяет сократить время обработки за счет оп-
тимизации времени обращения к памяти ЭВМ до
пяти раз.

3. СТАТИСТИЧЕСКИЙ АНАЛИЗ РЛИ

Оценке статистических характеристик РЛИ
различных диапазонов посвящено достаточно
большое количество работ. В статье [4] проведено
исследование РЛИ объектов, полученных с помо-
щью РСА TESAR (Tactical Endurance Synthetic
Aperture Radar) [12] и STARLOS [13]. Приведен-
ные в статье результаты анализа однородных
участков амплитудных портретов показывают,
что на РЛИ размером 128 × 128 пикселей содер-
жится до 5…12% пикселей (от общего количества
пикселей амплитудного портрета), которые при-
надлежат объекту в виде доминантных центров
отражения или так называемых “блестящих то-
чек”, содержащих до 90% всей отраженной энер-
гии, 10…50% – остальной поверхности объекта и
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до 85…38% – фону. При этом статистические ха-
рактеристики фона оцениваются с учетом раз-
личных классов подстилающей поверхности:
“трава”, “бетон”, “лес”, в том числе в качестве

отдельного класса принята и радиолокационная
тень. На рис. 4 представлены плотности вероят-
ностей, аппроксимирующие функции распреде-
ления вероятностей (гауссовское, гамма, Рэлея) и

Рис. 2. Модель формирования куба радиолокационных данных.
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нормированные корреляционные моменты K од-
нородных участков, соответствующих указанным
классам подстилающей поверхности и объектов.

В качестве выводов в статье [4] указано, что не-
возможно все РЛИ аппроксимировать какой-ли-
бо одной функцией распределения вероятностей,
а узкий пик нормированного корреляционного
момента  в пределах 1–3 пикселей свиде-
тельствует о наличии спекл-шума, который носит
мультипликативный характер и обусловливает
сложность реализации оптимальной обработки
РЛИ.

4. ОБРАБОТКА 
МНОГОМЕРНЫХ ИЗОБРАЖЕНИЙ

В настоящее время сформулирована и поддер-
живается мировым научным сообществом кон-
цепция автоматической обработки РЛИ (рис. 5)
[14]. На приведенной на рис. 5 схеме показано, что
обработка РЛИ состоит из трех этапов: обнаруже-
ния, в том числе определения областей интереса,
низкоуровневой классификации (фильтрации лож-

( )K μ

ных объектов) и высокоуровневой классификации
(распознавания).

Как следует из рис. 5, вычислительная слож-
ность в процессе анализа растет, при этом объем
обрабатываемых данных сокращается. В случае
нескольких РЛИ, полученных при разных парамет-
рах РСА и условиях съемки, возникают трудности с
сопоставлением изображений и принятием реше-
ний, поскольку отсутствует избыточность вслед-
ствие различий характера отражений ЭМ-волн на
разных частотах.

Результаты анализа современных решений в
области комплексирования РЛИ показали, что
обработка изображений может производиться на
трех уровнях: данных (пикселей), признаков и ре-
шений (рис. 6). С помощью РСА формируются
РЛИ, которые согласно рис. 6а попиксельно сов-
мещаются в одно изображение, а затем вычисля-
ются признаки и принимается решение об отне-
сении к кластеру при сегментации, об объекте и
его координатах при обнаружении или о номере
класса/типа при распознавании. При комплекси-
ровании на уровне признаков (рис. 6б) по каждо-

Рис. 3. Модель формирования многомерного куба радиолокационных данных.
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му из сформированных РЛИ вычисляются от-
дельные признаки, образующие единый признак,
по которому и принимается решение. Совмест-

ная обработка решений (рис. 6в) предполагает
раздельное для каждого РЛИ вычисление призна-
ков и принятие по ним решений, которые в итоге

Рис. 4. Плотности вероятностей значений яркости – гауссовское 1, гамма 2 и Рэлея 3 (слева) – и корреляционные
функции (справа) однородных участков РЛИ, соответствующих “блестящим точкам” (а, б), поверхности объекта (в, г),
радиолокационной тени (д, е), траве (ж, з), бетону (и, к) и лесу (л, м).
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Рис. 5. Концепция автоматического анализа РЛИ.

Вычислительная сложность

Область интереса (ROI)

Обнаружение
(предпросмотр)

Высокоуровневая
классификация

Низкоуровневая
классификация

(различение)

Входное
радиолокационное

изображение

Результаты
классификации

Объем обрабатываемых данных

Рис. 6. Комплексирование РЛИ на уровнях пикселей (а), признаков (б) и решений (в).

(а)

(б)

(в)

РСА
1

РСА
1

РСА
2

РСА
2

РСА
N

РСА
N

РСА
1

РСА
2

РСА
N

Комплексирование
данных (пикселей)

Вычисление
признаков

Классификация

Комплексирование
признаков

Комплексирование
решений

Вычисление
признаков 1

Вычисление
признаков 2

Вычисление
признаков M

Вычисление
признаков 1

Вычисление
признаков 2

Вычисление
признаков M

Принятие
решения M

Принятие
решения 2

Принятие
решения 1

Классификация



58

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

ПОТАПОВ и др.

комплексируются по некоторым правилам в одно
решение.

Следует отметить, что одним из наиболее часто
используемых при комплексировании подходов яв-
ляется снижение размерности пространства данных
или признаков различными методами (например,
методы дисперсионного анализа, регрессии, глав-
ных компонент и т.п.), что неизбежно ведет к сни-
жению информативности и достоверности резуль-
татов вследствие нарушения принципа целостно-
сти сложной системы. Так, в [7] показано, что
анализ многомерных случайных процессов в мно-
гоканальных системах сводится к определению
моментных (кумулянтных) функций или плотно-
сти вероятности процесса на выходе одного из
выходов или же к определению смешанных мо-
ментов на выходе нескольких выходов. Однако
вычисления в таком случае становятся громозд-
кими и трудоемкими. При этом из условия согла-
сованности плотностей вероятностей следует, что
размерность d-мерной плотности вероятностей

снижается путем интегрирования по “лишним”
аргументам.

Один из наиболее общих подходов, отражаю-
щих логику современного комплексирования с
учетом признаков всех уровней, представлен на
рис. 7 и подробно описан в [15]. В этом случае
частные решения могут приниматься на всех
уровнях, однако окончательное решение выбира-
ют по совокупности решений.

Как показывает практика, такой подход имеет
весьма существенный недостаток – значительные
вычислительные затраты, которые невозможно ре-
ализовать в большинстве случаев, например на бор-
ту воздушного судна или беспилотного летатель-
ного аппарата (БПЛА). Кроме того, на основе
представленной схемы невозможно осуществить
комплексирование многомерных РЛИ по указан-
ным вначале причинам.

Одним из динамичных трендов современной
науки в области комплексирования изображений
выступает применение математического аппара-

Рис. 7. Схема комплексирования на всех уровнях.
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та вейвлет-преобразования [16, 17], в том числе на
основе фрактальных признаков [18]. Несмотря на
удобство использования и расширенные возмож-
ности, такой подход позволяет учесть отличия в
разрешающей способности каналов РСА лишь за
счет радиометрической калибровки, что обуслов-
ливает большую трудоемкость и невысокую точ-
ность обработки. Кроме того, слияние изобра-
жений с помощью вейвлет-преобразований обу-
словлено строго заданными масштабами и, в
принципе, является частным случаем фракталь-
ной концепции.

5. ТЕКСТУРНО-ФРАКТАЛЬНЫЙ
АНАЛИЗ РЛИ

Как показано в работах [6, 19–27] по обнару-
жению и распознаванию наземных объектов на
двумерных РЛИ, с помощью текстурных и фрак-
тальных признаков имеется возможность суще-
ственно сократить вероятность ложной тревоги.
В работе [28] проведен статистический анализ
значений фрактальной размерности (ФР) РЛИ
объектов открытой части (около 14000 изображе-
ний) базы данных MSTAR [29]. Количественная ха-
рактеристика экспериментальной выборки изобра-
жений в зависимости от условий наблюдения пред-
ставлена на рис. 8.

Оценка значений ФР в данном вычислитель-
ном эксперименте производилась методом итера-
ционных покрытий [6, 30], как наиболее точным
из всего многообразия подходов к ее измерению.
Как итоговый результат на рис. 9 показаны плот-
ности вероятностей значений ФР , обобщен-
ные по всем имеющимся углам места и ракурсам
объектов.

Как видно из рис. 9, плотности вероятностей
ФР, за исключением ложных объектов, носят би-
модальный характер, обусловленный наличием в
выборке изображений, полученных при малых
углах наблюдения (в частности, при 45°). Боль-
шой разброс значений ФР-изображений, соот-
ветствующих ложным объектам, свидетельствует
о действительной возможности достоверного об-
наружения объектов. По приведенным результа-
там можно сделать вывод о том, что при распо-
знавании объектов необходимо учитывать так на-
зываемую “тонкую структуру” РЛИ с помощью
более информативных топологических фракталь-
ных признаков – фрактальной сигнатуры, муль-
тифрактальной сигнатуры и полей фрактальных

D

Рис. 8. Гистограммы распределения числа РЛИ базы
MSTAR по условиям наблюдения: а) по углу места,
б) по ракурсу объектов.
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Рис. 9. Гистограммы распределения значений ФР
РЛИ различных типов объектов, обобщенные по
всем условиям наблюдения.
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признаков, рассчитанных попиксельно для всего
РЛИ [6].

По результатам исследования фрактальных
сигнатур, приведенным в [6, 31] и частично пред-
ставленным на рис. 10, можно сделать вывод о
том, что для самоподобных текстур фрактальная
сигнатура имеет вид, близкий к линейному с по-
стоянным значением ФР (кривая 1), а для антро-
погенных – проявляет сингулярные свойства в
виде произвольной ломаной (кривая 2) на отдель-
ных масштабах анализа.

Линейный вид фрактальной сигнатуры изоб-
ражений с самоподобной текстурой свидетель-
ствует о возможности проведения совместной
(комплексной) текстурно-фрактальной обработ-
ки многомерных РЛИ.

6. ТЕКСТУРНО-ФРАКТАЛЬНАЯ
ОБРАБОТКА МНОГОМЕРНЫХ РЛИ

В данной работе предложен новый подход к тек-
стурно-фрактальной обработке РЛИ многодиа-

пазонной РСА, в котором значение длины волны
каждого канала РСА рассматривается как некото-
рая мера на определенном масштабе. Такой под-
ход в полной мере поясняется рис. 11 и хорошо
укладывается в положение о ФР [5, 6]. Если на
рис. 11 рассматривать длину волны как меру, то в
каждом из частотных диапазонов ЭМ-волн (на-
пример, L, S, C, X, Ku) отражающими будут согла-
сованные с длиной волны элементы объекта – в
данном случае это ствол, крупные и мелкие ветки
дерева, а также листва.

При этом, как показывают результаты иссле-
дований [6, 11], в качестве меры следует рассмат-
ривать не длину волны или рабочую частоту, а
разрешающую способность каналов РСА. Тогда с
учетом линейных размеров типового объекта воз-
душной разведки, например танка или броне-
транспортера, появляется возможность постро-
ить график зависимости числа элементов изобра-
жения N(ε), занимаемых объектом (кривая 1), от
разрешения РСА в терминах фрактальной теории
(рис. 12).

Если рассматривать такой график с точки зре-
ния классического способа расчета ФР D соглас-
но известному выражению

(2)

то разрешающая способность РСА – не что иное,
как масштаб анализа ε. Значение ФР будет опреде-
ляться тангенсом угла наклона аппроксимирующей
линии 2. Исходя из этого, можно утверждать, что
чем ближе к аппроксимирующей функции реаль-
ные значения, тем точнее можно определить фрак-
тальную размерность. Если в соответствии с рас-
четной выборкой  определить площадь объ-
екта в зависимости от масштаба, то график
зависимости площади от масштаба анализа ε бу-

0

ln( ( ))lim ,
ln(1 )

N
D

ε→

ε=
ε

( )N ε

Рис. 10. Фрактальные сигнатуры изображений само-
подобных текстур (1) и антропогенных объектов на
них (2).
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Рис. 11. Отражающие элементы деревьев как суть фрактальной концепции отражения ЭМ-волн L-, S-, C-, X-, Ku-диа-
пазонов частот.
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дет иметь зигзагообразный вид (кривая 1), пред-
ставленный на рис. 13.

В соответствии с предположением, что пло-
щадь объекта на РЛИ можно определить как

(3)

при использовании этой степенной функции в
качестве аппроксимирующей, получаем кривую 2,
которая, в отличие от линейной 3, хорошо опи-
сывает расчетную и реальную зависимости, при-
ближаясь к реальному значению 4. С помощью
модели нелинейной регрессии определены

, . Полученная степенная
зависимость подтверждает возможность приме-
нения математического аппарата фрактальной
теории для комплексирования многодиапазон-
ных РЛИ. Кроме того, таким способом можно
обосновать выбор разрешающей способности
каждого канала многодиапазонной РСА.

В связи с тем, что при обеспечении соответ-
ствия значений разрешающей способности по
дальности и азимуту в каждом из каналов РСА
требуется в соответствии с выражением

(4)

при всех известных характеристиках РСА (макси-
мальной дальности , длине волны , ширине
спектра ) варьировать единственный параметр –
интервал синтезирования , длина полосы обзора в
каждом канале будет различной, что поясняется
рис. 14.

В работе предложено ранжировать исходные
изображения в порядке убывания значений несу-
щих частот или ширины спектра зондирующих
сигналов, на которых они получены, а затем
определять базовое изображение по критерию

( ) ,D
S k

−δ = δ

27.658k = 0.098119D =

c
н c н

откуд,
2 2 cos cos

а
f Rc R

T
f V T cV

Δ λλ= =
Δ ϕ ϕ

R λ
fΔ

cT

максимальной частоты зондирующего сигнала,
как наиболее информативное.

Для каждого исходного n-го изображения не-
обходимо вычислить масштаб  согласно выра-
жению

(5)

где  – операция округления к большему, n –
порядковый номер ранжированного изображе-
ния,  – число элементов
изображения, соответствующих линейному раз-
меру  некоторого эталонного объекта, с – ско-
рость распространения ЭМ-волн.

Участок сцены, соответствующий базовому
изображению, согласно рис. 14 вырезается на
остальных изображениях относительно середины
интервалов накопления зондирующих сигналов

 (фазовых центров синтезированной апертуры
антенн). Поскольку для обеспечения одинаковой
дальности обнаружения, а также в случае различ-
ной чувствительности приемников РСА в каждом
частотном канале РСА требуется различная мощ-
ность излучения, то необходимо выравнивание
динамического диапазона РЛИ. Значения дина-
мического диапазона исходных РЛИ существен-
но отличаются между собой в силу указанных в
предыдущем предложении причин (рис. 15а).

Как показано в [32], нормировка динамиче-
ского диапазона может быть осуществлена не-
сколькими способами. С учетом вычисленных
масштабов каждого РЛИ  их динамический диа-

nε

1 ,
2

n
n

w − ε =
  

*  

0 02n n nw l f l c= δ = Δ      

0l

cnT

nε

Рис. 12. Расчетная зависимость числа пикселей изоб-
ражения, соответсвующих объекту, от разрешения
РСА (темными трегольниками обозначены значения
разрешающей способности реальных образцов РСА
L-, C- и X-диапазонов).
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Рис. 13. Расчетная зависимость площади объекта на
РЛИ от разрешения РСА (темными треугольниками
обозначены значения разрешающей способности ре-
альных образцов РСА L-, C- и X-диапазонов соответ-
ственно): кривая 1 – выборка, кривая 2 – фракталь-

ная модель , кривая 3 – линейная аппрокси-
мация , кривая 4 – реальная площадь
объекта.
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пазон может быть выравнен, например, согласно
выражению

(6)

где  – множество значений яркости элементов
преобразованного n-го изображения с учетом
масштаба,  – множество значений яркости эле-
ментов исходного n-го изображения,  и

 – минимальное и максимальное значе-
ния яркости исходного n-го изображения соот-
ветственно.

Непосредственно комплексирование прово-
дится путем формирования поля мультифрак-
тальных размерностей , ,

, для этого в скользящем окне разме-
ром W × W, где  – нечетное целое число,
рассчитывается локальная мультифрактальная раз-
мерность Lq [33]

(7)

где q – порядок скейлингового момента; при 
локальная мультифрактальная размерность соот-
ветствует фрактальной размерности, при 
выявляются мультифрактальные свойства, кото-
рые также возможно использовать при комплек-
сировании;

(8)

min( ) ,
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i j

I q i jεε = α μ

– обобщенная статистическая сумма;

(9)

 – масштаб базового изображения z;

(10)

Вычисленные таким способом значения  каж-
дого центрального элемента скользящего окна
запоминаются в соответствующем элементе дву-
мерной матрицы , , , а в
случае  – в соответствующем элементе трех-
мерной матрицы , содержащей элементы
исходных РЛИ одной и той же сцены, получен-
ных одновременно в различных частотных диапа-
зонах.

Структурная схема предлагаемой в работе тек-
стурно-фрактальной обработки многодиапазон-
ных РЛИ представлена на рис. 16. После получе-
ния исходных двумерных цифровых полутоновых
изображений (z1, …, zn, …, zQ) и соответствующих
им значений несущих частот (f01, …, f0n, …, f0Q) или
ширины спектра (Δf1, …, Δfn, …, ΔfQ) зондирую-
щих сигналов проводится процедура 1 (см.
рис. 16) ранжирования в порядке убывания зна-
чений несущей частоты ,  или шири-
ны спектра  зондирующих сигналов, с помощью
которых они получены, определения наиболее ин-
формативного (базового) изображения z и вычисле-
ния масштаба  исходных изображений, далее на

б

( , ) ( , )
;

W W
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n

z i j z i jε −
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Рис. 14. Геометрия съемки многодиапазонной РСА.
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Рис. 15. Значения яркостей строки трех исходных РЛИ (а), преобразованных РЛИ согласно [32] без учета их масшта-
бов (б) и преобразованных с учетом масштабов  (в) для РЛИ-1 с  (кривая 1), РЛИ-2 с  (кривая 2), РЛИ-3
с  (кривая 3).
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остальных изображениях проводится процедура 2
выделения участка сцены базового изображения
относительно середины интервалов накопления
зондирующих сигналов ( ,…, ,…, ), а также
процедура 3 приведения выделенных участков
изображений к разрешению базового изображе-
ния M × N пикселей, затем проводится процедура 4
выравнивания динамического диапазона всех
изображений, в том числе и базового, например,
путем нормировки с учетом вычисленных мас-
штабов . Преобразованные таким образом
изображения подвергаются процедуре комплек-
сирования 5 (см. рис. 16), основанной на форми-
ровании с помощью скользящего окна размером
W × W двумерного или трехмерного поля мульти-
фрактальных размерностей D.

7. ОБСУЖДЕНИЕ 
ПОЛУЧЕННЫХ РЕЗУЛЬТАТОВ

Поскольку получить достаточную выборку
изображений, сформированных одновременно в
нескольких частотных диапазонах, весьма за-
труднительно, в работе были использованы ре-
зультаты имитационного моделирования изобра-
жений с объектом типа танк при различных усло-
виях наблюдения. Модель формирования РЛИ
объекта представляет собой совокупность моде-
лей одноканальных РСА с возможностью задания
параметров полета носителя РСА, несущей частоты
и ширины спектра зондирующего сигнала, извест-
ной модели распространения ЭМ-волн, фацетной
модели подстилающей поверхности и фацетной
модели объекта, позволяющей рассчитывать ЭПР
объекта в каждом элементе разрешения РСА моди-
фицированным методом геометрической оптики
[34] или одним из методов физической оптики.
Кроме того, в известной модели формирования

c1T cnT cQT

nε

РЛИ объекта дополнительно реализованы воз-
можности получения радиолокационной тени от
объектов (рис. 17а–17д), имитации воздействия
гауссовской помехи с контролируемым отноше-
нием сигнал/(помеха + шум) (рис. 17е–17к) и
маскирующего эффекта специальных радиопо-
глощающих покрытий (рис. 17л–17п).

В качестве примера текстурно-фрактального
комплексирования РЛИ многодиапазонной РСА
на рис. 18 приведены результаты обработки изоб-
ражений одного и того же объекта (см. рис. 17),
синтезированных на разных частотах с различ-
ным разрешением для трех указанных случаев:
рис. 18а – для рис. 17а–17д, рис. 18б – для рис. 17е–
17к, рис. 18в – для рис. 17л–17п.

Следует отметить, что, как видно из примеров
результата совместной обработки, благодаря суще-
ственным отличиям текстур РЛИ подстилающей
поверхности и объекта удается получить достовер-
ный результат. Однако в случае объекта, замаскиро-
ванного для всех диапазонов (см. рис. 17л–17п), от-
четливо наблюдается только радиолокационная
тень, что обусловливает необходимость ее учета в
качестве дополнительного признака обнаруже-
ния. Поскольку мероприятия по маскированию
объектов выполняются чаще всего только для не-
которых диапазонов, достоверность результатов
ожидается существенно лучшей.

Для оценки эффективности предложенного
способа сформирована выборка модельных изоб-
ражений нескольких объектов (танков и броне-
транспортеров) при разных условиях наблюдения
с различным разрешением, соответствующим ха-
рактеристикам реальных одноканальных РСА
различных диапазонов. Обобщенные результаты
оценки энтропии всех РЛИ по отдельности и ре-
зультатов их комплексирования представлены на
рис. 19.

Рис. 16. Схема текстурно-фрактальной обработки многодиапазонных РЛИ: 1 – ранжирование, 2 – выделение участка
сцены базового изображения, 3 – приведение изображений к разрешению базового изображения, 4 – выравнивание
динамического диапазона, 5 – вычисление поля мультифрактальных размерностей.
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Рис. 17. Пример многодиапазонных РЛИ объекта типа “танк”, сформированных в разных частотных диапазонах (а)–(д),
РЛИ с помеховым воздействием (е)–(к), РЛИ с замаскированным объектом (л)–(п); яркость и контрастность изобра-
жений изменены для наглядности.

(л)(л)(л)(л)

(е)(е)(е)
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Рис. 18. Пример результатов совместной текстурно-фрактальной обработки многодиапазонных РЛИ: исходных (а),
после воздействия помехи (б), с применением маскировки объекта (в).

(а)(а) (б)(б) (в)(в)

Рис. 19. Значения энтропии исходных РЛИ (1–3) и комплексированных изображений (4–6): исходные (1), с помехой (2),
с замаскированным объектом (3), комплексированных по исходным РЛИ (4), комплексированных по зашумленным
РЛИ (5), комплексированных по РЛИ с замаскированным объектом (6).

8
7
6
5
4
3
2
1

6

5

4

2

1, 30
54321

Номер РЛИ

Э
нт

ро
пи

я 
по

 Ш
ен

но
ну



66

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

ПОТАПОВ и др.

Как видно из графиков, информативность
каждого из исходных РЛИ оказалась в среднем не
менее чем на 37% ниже, чем у результирующего,
что подтверждает высокую эффективность пред-
ложенного способа.

В соответствии с поставленной задачей, для
дальнейшей работы формализована схема струк-
турно-параметрического синтеза системы опти-
мальной текстурно-фрактальной обработки мно-
гомерных РЛИ (рис. 20).

Так, согласно приведенной схеме, потребитель
тематической информации сначала определяет це-
левую функцию – классификация (сегментация)
подстилающей поверхности, обнаружение или рас-
познавание объектов, определяемые требованиями
к соответствующим вероятностям. На этой основе
автоматически формируется состав сенсоров и
структура вычислительной системы (структур-
ный синтез), затем определяются параметры вы-
числителя, обеспечивающие заданные характе-
ристики.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Несмотря на существование в настоящее время

методов, способов и алгоритмов текстурно-фрак-
тальной обработки двумерных изображений, задача
эффективного комплексирования многомерных
РЛИ до сих пор не решена. С учетом результатов
статистического анализа значений яркости и
фрактальной размерности двумерных РЛИ в ра-
боте предложен новый способ комплексирования
РЛИ многодиапазонной РСА, основанный, в от-
личие от известных, на одновременном вычисле-
нии скользящим окном по всем исходным РЛИ
локальных мультифрактальных размерностей ме-
тодом итерационных покрытий, позволяющий

существенно повысить информативность изоб-
ражений, оцениваемую по энтропии.

Представленная схема структурно-параметриче-
ского синтеза позволяет говорить об оптимальности
текстурно-фрактальной обработки многомерных
изображений, поскольку критерием эффективности
служит максимум одной или одновременно не-
скольких вероятностных характеристик – клас-
сификации (сегментации), обнаружения или рас-
познавания в зависимости от решаемых системой
задач.
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Кратко рассмотрены варианты группового применения беспилотных летательных аппаратов (БПЛА) в
различных областях. Среди них выделены особенности группового маршрутного полета с заданной
топологией и проанализированы сложности синтеза согласованного адекватного управления участ-
никами группы. Предложены варианты синтеза универсального группового управления, в которых
в определенной мере устранены недостатки используемых на практике способов синтеза группово-
го управления. Рассмотрен пример синтеза группового управления для группы из трех БПЛА и при-
ведены результаты исследования его эффективности, подтверждающие возможность высокоточно-
го устойчивого группового маршрутного управления со стабилизацией требуемой топологии.
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ВВЕДЕНИЕ
В практике современной хозяйственной и во-

енной деятельности все большее применение нахо-
дят беспилотные летательные аппараты (БПЛА),
использование которых позволяет повысить эко-
номичность решения целого ряда транспортных и
других задач [1–3]. При этом все больше находит
групповое применение БПЛА, позволяющее ре-
шать целый ряд сложных технических задач. К та-
ким задачам прежде всего относятся групповые
действия как средств нападения [4], так и защиты
самого различного назначения [5, 6].

Необходимо отметить, что в этой области су-
ществует обширный класс задач группового
управления, в рамках которого требуется дли-
тельный согласованный полет группы по марш-
руту с заданной пространственной топологией
участников. К таким задачам относятся: мобиль-
ный мониторинг больших объемов воздушного
пространства и земной поверхности [7], ликвида-
ция последствий различного рода катастроф и т.д.

Весьма специфическим вариантом группового
использования БПЛА является формирование на
их основе нестационарных антенных фазирован-
ных решеток [8], обладающих по сравнению с
традиционными стационарными антеннами це-
лым рядом преимуществ, связанных прежде всего
с возможностью управления их параметрами за счет
изменения числа и взаимного пространственного

расположения приемо-передающих модулей, раз-
мещенных на отдельных летательных аппаратах.

Следует отметить, что решение задачи синтеза
согласованного управления объектами группы
всегда сложнее, чем управление одиночным объ-
ектом [9]. Общие подходы к решению задачи
группового управления рассмотрены в [9, 10].
Возрастание сложности задачи обусловлено не-
сколькими причинами [11]:

– сложностью описания групповых действий с
формулировкой коллективного интереса, кото-
рый должен реализовать каждый из участников
группы;

– возрастанием сложности формирования
сигнала управления, одновременно обеспечива-
ющего и выполнение целевого назначения, и
обеспечение требуемого положения участников в
общей топологии группы с предотвращением их
столкновения [12–16];

– значительным возрастанием размерности
решаемой задачи одновременного управления
всеми участниками группы;

– увеличением сложности информационного
обеспечения процедуры формирования сигналов
управления.

В зависимости от способов учета этих сложно-
стей на практике применяют различные подходы,
основанные на использовании алгоритмов опти-
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мизации роя частиц [17, 18], генетических алго-
ритмов [19], теории игр [20] и иерархического
управления [21]. Каждый из этих подходов имеет
свои достоинства. Вместе с тем необходимо отме-
тить, что в общем случае они ориентированы на
конкретный способ управления (централизован-
ный, с лидером, сетевой) [10], достаточно сложны
в реализации, не обеспечивают стабильного
управления, требуют высокой вычислительной
производительности и не дают возможности про-
ведения анализа связи сигналов управления с па-
раметрами БПЛА и условиями их применения.

В связи с этим весьма востребованным являет-
ся синтез группового управления, в котором бу-
дут снижены перечисленные недостатки.

Цель статьи – разработать упрощенные вари-
анты синтеза универсального группового управ-
ления с длительным сохранением заданной топо-
логии участников со сниженными требованиями
к вычислительной производительности и оценить
возможность их использования в алгоритмах фор-
мирования топологии приемо-передающих мо-
дулей нестационарных антенн на базе БПЛА.
Снижение размерности решаемой задачи можно
обеспечить за счет ее декомпозиции, основан-
ной на синтезе управления для отдельного объ-
екта с учетом пространственного положения дру-
гих участников.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Решение задачи синтеза управления отдель-

ными объектами с учетом состояния всех участ-
ников будет выполняться на основе математиче-
ского аппарата статистической теории оптималь-
ного управления в модифицированном варианте
решения задачи Летова–Калмана, позволяющем
снизить требования к вычислительной произво-
дительности системы управления.

При этом будем полагать, что выполняются
следующие допущения:

– каждый объект самостоятельно формирует
свое управление для текущей ситуации на основе
информации о цели, стоящей перед группой, о
своем состоянии и состоянии других объектов;

– в оптимизируемом функционале должны
учитываться как требования обеспечения марш-
рута группы, так и требования обеспечения за-
данной топологии участников;

– информационный обмен между участника-
ми осуществляется в составе локальной сети по
принципу “каждый с каждым” [10];

– в качестве оптимального для группы пони-
мается такое управление каждым объектом в те-
кущей ситуации, которое вносит максимально
возможный вклад в достижение общей цели, т.е.
обеспечивает максимальное приращение общего

функционала при переходе группы из текущего
состояния в конечное [22–24].

При таком подходе функционал качества
функционирования всей группы  может быть
представлен в виде суммы отдельных функциона-
лов , характеризующих оптимальность управле-
ния каждым участником группы:

где  – число участников группы. Отсюда следу-
ет, что минимизация каждого  приводит к
уменьшению . Правомочность такого подхода
далее будет продемонстрирована на примере кон-
кретных функционалов качества.

В математическом плане задача формулирует-
ся следующим образом. Пусть поведение группы,
состоящей из  однотипных объектов, динамика
каждого из которых определяется линейной сто-
хастической моделью
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В (1)–(6)  и  – в общем случае нестационар-
ные динамические матрицы, учитывающие внут-
ренние связи процессов (3) и (4), при этом , как
правило, определяет программу движения группы;

 – матрица эффективности сигналов управле-
ния ;  – матрица связи  и ;  и  – неза-
висимые центрированные гауссовские шумы со-
стояния и измерений с известными матрицами
спектральных плотностей;  – вектор
разности координат -го и -го объектов;  – по-
ложительно определенная матрица размером

 штрафов за величину сигналов управления;
 – знак математического ожидания при усло-

вии наличия измерений (5);

(7)

где , , ,  – нулевые матрицы соответ-
ствующих размеров, L и Q – неотрицательно
определенные матрицы размером -штрафов
за точность приближения  к  в текущий мо-
мент времени  и конечный момент времени , 
и  – неотрицательно определенные матрицы
размером -штрафов за нарушение требуемо-
го соотношения между  и  в текущий и конеч-
ный моменты времени. При формировании (7)
было учтено, что объекты управления однотип-
ные, поэтому матрицы ,  и  одинаковы для
всех объектов.

Спецификой функционала (6) является то, что
в рамках решения общей задачи он учитывает и
требования к формированию желаемой траекто-
рии, определяемые первым и четвертым слагае-
мыми, и требования обеспечения заданной топо-
логии группы, определяемые вторым и пятым
слагаемыми.

2. РЕШЕНИЕ ЗАДАЧИ

Поскольку исходные модели (1)–(5) линей-
ные, функционал качества – квадратичный, а
возмущения – гауссовские, то в соответствии с
теоремой разделения [25] задачи синтеза управле-
ния и фильтрации могут решаться раздельно.
При этом синтез управления может выполняться
в детерминированной постановке ( ) в
предположении точного знания состояния при
условии, что в полученном алгоритме координа-
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ты состояния  и  будут заменены их оптималь-
ными оценками  и .

В условиях линейно-квадратично-гауссовской
(ЛКГ) задачи для отыскания управления каждым
объектом может быть использован детерминиро-
ванный вариант уравнения Беллмана [26]:

(8)

(9)

при . Здесь  – функция Беллмана;  –
подынтегральная часть используемого функцио-
нала (6);  – задается моделью (1) при ,

 – терминальная часть функционала, опре-
деляющая граничные условия для ,  – евкли-
дово пространство возможных значений .

Используя (1) и (6) в (8), (9), получим

(10)

(11)

где все слагаемые, не зависящие от , вынесены
за знак операции минимума.

Управление  для каждого объекта ( ),
минимизирующее (6), можно найти, приравняв в

(10) нулю результат дифференцирования по 
слагаемых в фигурных скобках:

(12)
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Подставив (12) в (10), получим

(13)

Решение этого уравнения в частных производных
будем искать в классе квадратичных форм:

(14)

(15)

(16)

Используя (15) в (12), будем иметь

(17)

Для вычисления симметричных матриц  и ,
используемых в (17), подставим (15) и (16) в (13).
Тогда

Поскольку в общем случае матрица  не симмет-
ричная, то для обеспечения симметричности мат-
рицы  необходимо применять специальные ме-
ры по ее симметрированию [26]. С учетом этого
получим

(18)

(19)

Граничные условия для (18) и (19) определяются
по результатам сравнения (11) и (14) при :
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Поскольку рассматривалась ЛКГ-задача, то на
основании принципа статистической эквива-
лентности [25] можно утверждать, что статисти-
ческий закон управления будет адекватен детер-
минированному при условии замены в нем коор-
динат состояния ,  и  их оптимальными
оценками ,  и , т.е.

(21)

Анализ (18)–(21) позволяет сделать следующие
заключения.

В общем случае, в систему коллективного
управления с сетевым информационным обме-
ном должны входить: оптимальные регуляторы,
вычисляющие на каждом объекте сигналы управ-
ления , оптимальные фильтры, формирующие
оценки  и , , , и система обмена
оценками координат состояния каждого объекта.

Сигнал управления, формируемый на каждом
объекте, зависит от его параметров  и , тре-
буемого закона управления , состояния самого
объекта  и состояния других объектов, опреде-
ляющих топологию .

Коэффициенты матриц  и , вычисляемые
по правилам (18) и (19), совокупным образом учи-
тывают в (21) параметры объекта  и , требова-
ния к точности  и экономичности управления

, а также степень соответствия требуемым со-
стояниям -го и j-го объектов, определяемую ко-
эффициентами матрицы .

Использование (21) позволяет обеспечить не
только движение каждого объекта по требуемой
траектории за счет учета , но и предотвратить
столкновения между ними в процессе совместно-
го движения за счет учета .

Спецификой функционирования по прави-
лу (18)–(21) является необходимость решения
так называемой двухточечной краевой задачи [26].
Суть этой задачи состоит в том, что уравнения (18),
(19) решаются в обратном времени от известного
момента времени  окончания управления при
граничных условиях (20) до текущего момента вре-
мени , в то время как управление системой (1), вы-
числение сигнала управления и формирование
оптимальных оценок  и  выполняются в
прямом времени от  к .

Кроме того, следует отметить, что необходи-
мость решения уравнений (18) и (19) предопределя-
ет проявление “проклятия размерности” [26], обу-
словленное тем, что процедура формирования
управления (21), определяемая размерностью  их
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решения, намного превышает сложность управляе-
мой системы (1) размерностью .

Эта особенность затрудняет применение алго-
ритма (18)–(21) для систем высокой размерности,
делает ее практически невозможной при оптими-
зации общего управления для всей группы БПЛА.

Например, для синтеза группового управления
десятью БПЛА, каждый их которых определяется
стандартной моделью 6-го порядка (три угловых и
три линейных перемещения) для управляемых ко-
ординат (4) и 6-го порядка для требуемых (3), необ-
ходимо в процессе вычисления (18), (19) решить

 уравнений, что делает
этот способ неприемлемым для использования.

“Проклятие размерности” предопределяет не-
обходимость декомпозиции задачи синтеза обще-
го группового управления на задачи управления
отдельными БЛА. Кроме того, при решении ряда
групповых задач достаточно сложно определить
время окончания работы .

3. ЛОКАЛЬНО-ОПТИМАЛЬНОЕ 
УПРАВЛЕНИЕ

Процедуру коллективного управления можно
существенно упростить, если использовать опти-
мизацию по минимуму локального функционала
качества [1], при которой в (6) , , а
каждый момент времени рассматривается как мо-
мент возможного окончания управления, т.е.

. Тогда из (6) и (20) следует

(22)

(23)

Используя (2), (7), (23) в (21), получаем

(24)

где , , , .
Несомненным преимуществом (24) является

возможность формирования сигнала группового
управления без решения высокоразмерной двух-
точечной краевой задачи с использованием урав-
нений (18)–(20). При этом не требуется знания
времени  окончания управления.
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Кроме того, полученная система коллективно-
го управления характеризуется наличием отрица-
тельных обратных связей по всем координатам в
каждом объекте. Это свидетельствует о ее высо-
кой устойчивости и низкой чувствительности к
точности выдерживания параметров. При этом
сигнал управления в ней зависит от ошибок
управления  и . Эта особен-
ность позволяет в два раза снизить требования к
пропускной способности линий передач, по-
скольку достаточно обмениваться только ошиб-
ками  и .

Более того, из (24) отчетливо прослеживается
его возможность обеспечить не только движение
каждого объекта по требуемой траектории за счет
учета , но и предотвращать их взаимные
столкновения за счет учета . Эта осо-
бенность дает возможность еще более упростить
процедуру группового управления и его инфор-
мационного обеспечения за счет перехода к цен-
трализованному управлению или управлению
“с лидером” [10], которые могут быть получены
как частные случаи управления (24).

Для реализации централизованного управле-
ния достаточно для каждого БПЛА использовать
первое слагаемое, для которого  задается цен-
тром управления.

При управлении с лидером, формирующим
траекторию полета, для него достаточно форми-
ровать управление, учитывающее в (24) только
первое слагаемое, в то время как взаимное распо-
ложение других элементов группы определяется
использованием только второго слагаемого.

При использовании группы БПЛА в качестве
элементов активной фазированной антенной ре-
шетки (АФАР) первое слагаемое обеспечивает
лишь вывод носителей приемо-передающих мо-
дулей в требуемую точку пространства. После
этого работают только вторые слагаемые.

Таким образом, предложенный вариант управ-
ления позволяет реализовать различные способы
совместного функционирования объектов, обес-
печивающие движение по заданным траекториям
и предотвращение столкновений между ними при
минимальных требованиях к вычислительной
производительности цифровых вычислительных
машин (ЦВМ) беспилотных летательных аппара-
тов, и получить более простые варианты группо-
вого управления.

Приведем результаты исследования эффек-
тивности рассмотренного способа синтеза груп-
пового управления.

Пример. Проверку работоспособности предло-
женного способа оптимизации группового управ-
ления выполняли на примере синтеза совместного
управления группой из трех БПЛА в процессе их

т уˆ ˆi i−x x т уˆ ˆij ijΔ − Δx x

тˆ ijΔx уˆ ijΔx

т уˆ ˆi i−x x

т уˆ ˆij ijΔ − Δx x

тix



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

ОПТИМИЗАЦИЯ УПРАВЛЕНИЯ БЕСПИЛОТНЫМИ ЛЕТАТЕЛЬНЫМИ АППАРАТАМИ 73

совместного полета с заданными интервалами
[11] как по прямолинейным, так и по сложным,
криволинейным траекториям при условии, что
управление для них формируется как по закону (24),
так и по закону

(25)
в котором не учитывается влияние других участ-
ников группы.

Начальные положения БПЛА принимались
следующие: для первого – , , для
второго – ,  и для третьего –

, . Требуемые траектории полета
представляют три параллельные линии под углом

 к оси  прямоугольной системы коор-
динат, расположенных на удалении друг от друга
на , по которым БПЛА перемещаются со
скоростями . Начальные курсы БПЛА:
для первого – , для второго  и
третьего –  (рис. 1).

Необходимо проверить способность выхода
группы в требуемые точки пространства , ,  с
требуемым курсом, выдерживая требуемые ин-
тервалы в горизонтальной плоскости, независи-
мо от начальных курсов каждого БПЛА и перво-
начальных расстояний между ними.

В качестве показателей эффективности были
использованы: линейные ошибки вывода БПЛА в
требуемые точки, ошибки управления по угловым
координатам, а также время регулирования и реа-
лизуемые перегрузки. Следует отметить, что рас-
чет управления БПЛА производился в полярной
системе координат, а построение траекторий – в
прямоугольной.

Для расчета сигналов управления необходимо
иметь модели состояния (3), (4), в качестве кото-
рых целесообразно использовать кинематиче-
ские уравнения [26]:

(26)

при условии, что

(27)

где  и  – требуемый и текущий пеленги жела-
емых точек , ,  выхода БЛА в горизонтальной
плоскости;  и  – требуемая и текущая угло-
вые скорости линий визирования этих точек с
БПЛА (см. рис. 1),  – мгновенное поперечное
ускорение (сигнал управления),  – дальность до
требуемой точки, а  – скорость ее изменения.

Соотношениям (3), (4), (22) и (26), (27) соот-
ветствуют векторно-матричные представления:
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Используя (28) в (24), получим законы управ-
ления для каждого БПЛА:

Раскрыв это соотношение, получим

(29)
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Рис. 1. Траектории полета БПЛА с индивидуальным
управлением; здесь и на рис. 2, 5, 7, 8 пунктирной ли-
нией обозначены требуемые траектории; , ,  –
точки сбора управления.
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Анализ (29) позволяет сделать следующие вы-
воды.

Сигнал управления каждым БПЛА содержит
три слагаемых, среди которых первое слагаемое в
квадратных скобках определяет маршрутную со-
ставляющую, обеспечивающую полет по маршруту,
в то время как второе и третье слагаемые отвечают
за их взаимное пространственное положение. Соот-
ношение между маршрутной и топологической со-
ставляющими управления определяется выбором
соответствующих коэффициентов ,  и

, .

Рациональные значения соотношений ,
 и ,  коэффициентов матриц ,

 и , отвечающие за точность и экономичность
управления, выбираются по известным правилам
[27] с учетом ограничений на величину сигнала
управления, время переходных процессов и допу-
стимую ошибку управления в установившемся
режиме. Кроме того, для их вычисления может
быть использован и более простой так называе-
мый принцип равнопрочности [28], суть которого
состоит в предположении, что произведения всех
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весовых коэффициентов ошибок на квадраты
(дисперсии) этих ошибок для всех координат со-
стояния полагаются одинаковыми. Однако такой
подход является приближенным и требует уточ-
нения за счет вариации коэффициентов ошибок
по результатам моделирования и вычисления
конкретных значений функционалов качества.

Ошибки формирования требуемой топологии
группы, определяемые взаимным расположением
i-го и j-го БПЛА, совпадают друг с другом, отлича-
ясь только знаком. Эта особенность дает возмож-
ность еще более упростить информационное обес-
печение группы за счет обмена этими ошибками.

Исследование эффективности полученного
алгоритма будет проводиться в детерминирован-
ной постановке.

Сначала исследуем случай управления по за-
кону (25), в котором не учитываются изменения
состояний других объектов. В соотношениях (29)
им соответствуют слагаемые в квадратных скобках.
Следует отметить, что такой закон может быть
применен для централизованного управления и
управления ведущим БЛА при использовании
управления с лидером.

Траектории полета для этого управления пред-
ставлены на рис. 1. Из рисунка видно, что все три
БПЛА могут выйти на требуемый курс, однако
траектории полета первого и второго БПЛА пере-
секаются на начальном участке, что свидетель-
ствует об их столкновении.

Для сравнения на рис. 2 представлены траек-
тории полета трех БПЛА при тех же условиях, по-
лученные с использованием коллективного
управления (29). Из рисунка видно, что время ре-
гулирования, характеризующее время выхода
группы на требуемые курсы, несколько увеличи-
лось, однако полет обеспечивается без пересече-
ния траекторий, что исключает их столкнове-
ние. Более того, группа стремится сохранять тре-
буемые расстояния между БПЛА в течение всего
полета.

Для оценивания линейных ошибок управле-
ния воспользуемся соотношением, определяю-
щим линейный промах БПЛА в горизонтальной
плоскости [26]:

где  – текущая дальность до требуемых точек ,
,  (рис. 2);  – угловая скорость линии визи-

рования этих точек с БЛА;  – скорость БПЛА в
данный момент времени.

На рис. 3 представлены зависимости текущих
линейных промахов каждого БПЛА от времени.
На рис. 4 приведены зависимости угловых оши-
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Рис. 2. Траектории полета БПЛА с коллективным
управлением.
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бок  управления от времени. Из рис. 3 и 4
следует, что коллективное управление по предло-
женному закону (29) реализует устранение как
линейных, так и угловых ошибок, что является
необходимым условием построения нестацио-
нарных антенных решеток. Причем время устра-
нения ошибок по линейным и угловым коорди-
натам будет зависеть от начальных условий: от
наличия пересекающихся курсов между ЛА, рас-
стояний между БПЛА и расстояний между требу-
емыми точками выхода группы.

Результаты исследования закона группового
управления (29) при движении по более сложным
траекториям приведены на рис. 5–8. На рис. 5 по-
казаны траектории полета группы при обходе

т уi iϕ − ϕ опасной зоны, а на рис. 6 – соответствующие та-
кой ситуации модули поперечных ускорений.

Из рис. 6 видно, что максимальное значение
перегрузок, действующих на БЛА, не превышает

, что свидетельствует об отсутствии принципи-
альных ограничений на возможность реализации
предложенного закона управления. В последнем
случае первое слагаемое в (29) используется
только до момента вывода БЛА в нужные точки
пространства.

На рис. 7 и 8 проиллюстрирована способность
сигналов управления (29) обеспечивать полет и
по расходящимся, и по наиболее сложным траек-
ториям синусоидального характера.

2.5g

Рис. 3. Зависимость текущего промаха от времени.
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ

По итогам выполненной работы можно ска-
зать, что в систему группового управления с сете-
вым информационным обменом должны вхо-
дить: оптимальные регуляторы, реализующие для
каждого объекта сигналы управления; оптималь-
ные фильтры, формирующие оценки  и , ,

, , и система обмена оценками коор-
динат состояния каждого объекта.

Синтезированный алгоритм коллективного
управления обеспечивает адекватное управление
группой как по линейным, так и по угловым коор-
динатам при минимальных вычислительных затра-
тах, реализуя высокую безопасность совместного

ˆ ix ˆ jx ˆ ijΔx
1,j N= j i≠

движения, в том числе и при использовании слож-
ных траекторий. Эта особенность предопределяет
потенциальную возможность использования (29)
для формирования нестационарных фазирован-
ных решеток как движущихся, так и “неподвиж-
ных” на базе мультикоптеров.

Обмен ошибками ,  между объектами
позволяет сохранять требуемую топологию в те-
чение всего полета.

Следует отметить, что предложенный вариант
группового управления на базе (24), (29) обладает
высокой универсальностью. На его основе, в
частности, можно в установившемся режиме реа-
лизовать и другие виды группового управления
[10]. При централизованном управлении доста-
точно использовать из (29) для каждого объекта
слагаемые, заключенные в квадратные скобки. В
случае управления с лидером для него достаточно
применять слагаемые в квадратных скобках, в то
время как для всех остальных – слагаемые в фи-
гурных скобках.

В целом рассмотренный алгоритм согласно
проведенным исследованиям не накладывает
принципиальных ограничений на возможность
его реализации.
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Исследованы колебания ионов в суперпозиции быстроосциллирующих квадрупольных и однород-
ных статических полей при инерционном сканировании постоянной составляющей квадрупольно-
го поля к границе диаграммы устойчивости Матье. Показано, что при сканировании параметра Ма-
тье a колебания гармонического осциллятора описываются дифференциальным уравнением Эйри.
Получены аналитические выражения для свободной и вынужденной составляющих колебаний
ионов при сканировании постоянной составляющей ВЧ-поля из глубины диаграммы устойчивости
к одной из ее границ. Установлено, что при достижении границы под действием однородного поля
происходит возбуждение монополярных быстронарастающих колебаний. Показано, что функция
возбуждения, формируемая под действием однородного поля, имеет большую скорость изменения
по сравнению со свободной составляющей, зависящей от случайных начальных параметров ионов.
Получены выражения для оценки разрешающей способности метода.

DOI: 10.31857/S0033849422010065

ВВЕДЕНИЕ
В теории и практике колебательных систем ис-

пользуется явление резонансного возбуждения
колебаний, когда под действием периодической
силы амплитуда колебаний ограниченно или не-
ограниченно нарастает. Это явление в радиоэлек-
тронике используется для усиления или выделе-
ния сигналов [1], а в масс-спектрометрии – для
разделения ионов по удельному заряду e/m [2, 3].
В последнем случае колебательной средой явля-
ется быстро осциллирующее электрическое поле
с линейной возвращающей силой, образуемое
квадрупольными ионно-оптическими системами
(ИОС). Колебания ионов в таких полях в зависи-
мости от параметров поля и частиц могут быть
устойчивыми и неустойчивыми [4, 5]. Эти свойства
квадрупольных ВЧ-полей, а также их способность
осуществлять пространственно-временную фоку-
сировку, используются в аналитических приборах
и системах для накопления, транспортировки и
сепарации заряженных частиц. Известно несколько
способов разделения ионов по e/m в квадрупольных
ВЧ-полях, на основе которых выпускаются ком-
мерческие приборы для точного и оперативного
микроанализа вещества. Приемлемые для серий-
ных анализов параметры и доступная цена обеспе-

чивают аналитическим приборам с квадрупольны-
ми полями до 30% мирового рынка масс-спектро-
метрической продукции [6]. Но возможности
собственно квадрупольных ВЧ-полей для усовер-
шенствования и повышения конкурентоспособно-
сти приборов этого класса исчерпаны. Дальнейшим
развитием направления является использование
квадрупольных полей в композициях с другими
полями. На свойствах колебаний в квадрупольных
ВЧ-полях с наложенными на них возбуждающими
полями основан метод резонансного вывода ионов
[2, 3]. Но нерегулярность и малая скорость нарас-
тания функции возбуждения во время резонанса
ограничивает разрешающую способность метода
[7]. Высокая скорость нарастания колебаний до-
стигается при осевом выводе ионов из квадру-
польной ловушки на границе устойчивости диа-
граммы Матье. Но в отсутствие возбуждающего
воздействия из-за разброса начальных парамет-
ров частиц разрешающая способность метода
оказывается невысокой.

В данной работе позитивные свойства методов
с резонансным выводом ионов используются для
масс-сепарации ионов в суперпозиции квадру-
польных и однородных полей с возбуждением ко-
лебаний частиц на границе устойчивости диа-
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граммы Матье. Возбуждение колебаний ионов на
границе стабильности улучшает форму функции
возбуждения и увеличивает скорость ее нараста-
ния на резонансе, что способствует повышению
разрешающей способности масс-анализа. Метод
может быть реализован с использованием техно-
логии планарных дискретных электродов, позво-
ляющей образовывать различные композиции
электрических полей [8].

1. ДВИЖЕНИЕ ИОНОВ В ИНЕРЦИОННО-
НЕСТАЦИОНАРНЫХ КВАДРУПОЛЬНЫХ 

ПОЛЯХ С ВОЗБУЖДЕНИЕМ КОЛЕБАНИЙ 
НА ГРАНИЦЕ УСТОЙЧИВОСТИ

Рассмотрим задачу движения заряженных ча-
стиц в суперпозиции быстроосциллирующих и
медленно изменяющегося квадрупольных полей
при наложении на них однородного возбуждаю-
щего поля. Распределение потенциала для этого
случая имеет вид

(1)

где r0 – геометрический параметр квадрупольной
ИОС, V, ω и U(t) – амплитуда, частота и медленно
изменяющаяся составляющая питающего напря-
жения, uв(t) – возбуждающее напряжение. Дви-
жение заряженных частиц в поле потенциала (1)
по координате возбуждения y описывается диф-
ференциальным уравнением

(2)

где e и m – заряд и масса ионов, f(t) = euв(t)/2r0m –

возбуждающее воздействие, ,

 – параметр Матье. Полагаем, что
развертка масс-анализатора осуществляется из-
менением постоянной составляющей питающего
напряжения по линейному закону

(3)

где vU – скорость изменения напряжения, T –
длительность одного цикла развертки масс. Так-
же линейно в процессе развертки будет изменять-
ся значение параметра Матье

(4)

При этом поле (1) и, соответственно, уравнение (2)
будут нестационарными. Если выполняется
T 2π/ω, то стационарность можно считать
инерционной.

При постоянном a(t) = const и в отсутствие
возбуждения uв = 0 выражение (2) является диф-
ференциальным уравнением Матье, решения ко-

[ ]
2 2

в
2

00

( )( , , ) ( ) cos ,
2

u tx yx y t U t V t y
rr

−ϕ = + ω +

[ ]
2 2

2 ( ) 2 cos 2 ( ),
4

d y a t q t y f t
dt

ω− − = −

2 2
08a eU r m= ω

2 2
04q eV r m= ω

( ) = , 0 ,U
tU t t T

T
≤ ≤v

2( ) ( ).qa t U t
V

=

@

торого в зависимости от значений параметров a и
q могут быть устойчивыми или неустойчивыми
[4]. Линии am(q) и bm + 1(q), m = 0, 1, 2, … делят об-
ласть значений параметров a и q на области
устойчивости и неустойчивости. С приближени-
ем к границам устойчивости колебания быстро, а
при их пересечении – неограниченно нарастают.
Это свойство квадрупольных быстроосциллиру-
ющих полей может быть использовано для резо-
нансного масс-разделения ионов на границах
диаграммы устойчивости Матье.

Эффективно эта задача решается в области
устойчивости диаграммы Матье, ограниченной
кривыми a0(q) и b1(q) (далее – область I) (рис. 1)
[4]. Общее решение дифференциального уравнения
Матье на границах a0(q) и b1(q) является суммой пе-
риодических ce0(z) и se1(z) и непериодических fe0(z)
и fe1(z) функций. Особенностью границы a0(q) яв-
ляется монополярность функций ce0(z) > 0 и fe0(z)
и, соответственно, общего решения y(z) = Ace0(z) +
+ Bfe0(z) > 0, где A и B – постоянные интегрирова-
ния. Поэтому возбуждение колебаний на границе
a0(q) предпочтительнее, так как оно реализуется в
полупространстве y ≥ 0.

Граница устойчивости a0(q) описывается вы-
ражением [4]

(5)

Для значений q < 0.7, при которых возможен ре-
жим возбуждения колебаний на границе области I
устойчивости диаграммы Матье, с погрешностью
менее 5% можно считать a0(q) ≈ –q2/2.

Эффективность масс-сепарации ионов с резо-
нансным возбуждением колебаний зависит от соот-
ношения свободной y1(t) и вынужденной y2(t) со-
ставляющих решения дифференциального уравне-
ния (2). Свободная составляющая y1(t) является

2 4 6 8
0

1 7 29( ) .
2 128 2304

a q q q q Oq= − + − +

Рис. 1. Первая устойчивая область диаграммы Матье.

I

b1(q)

a0(q)

a

1

0
1 q



80

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

МАМОНТОВ, ДЯТЛОВ

функцией со случайными параметрами – коорди-
натами y0 и скоростями v0y ионов, а вынужденная
составляющая y2(t) – детерминированной функ-
цией. Поэтому высокое разрешение метода до-
стигается при выполнении в момент резонанса t0
условия y2(t)  y1(t).

Функции y1(t) и y2(t) определим, используя ме-
тод эффективного потенциала, предполагающего
представление быстроосциллирующего квадру-
польного поля моделью статического поля псев-
допотенциала [5, 6]

(6)

где  – псевдопотенциал
квадрупольного ВЧ-поля. В этом случае уравне-

ние (2) преобразуется в дифференциальные урав-
нения нестационарного гармонического осцил-
лятора

(7)

где  – собственная частота
гармонического осциллятора. В области значений
параметров a ≤ 0, q ≤ 0.7, где реализуется режим ре-
зонансного вывода у границы a0(q), собственная ча-
стота Ω осциллятора близка к секулярной частоте Ωs
колебаний ионов в квадрупольном ВЧ-поле [5].

Секулярная частота Ωs = βω/2 определяется
параметром стабильности β, который связан с па-
раметром Матье a соотношением [4]

(8)

В указанной выше области параметров a и q мож-
но считать . Точность прибли-
жения возрастает при a → a0.

На границе устойчивости a0(q) параметр β = 0
и частоты Ωs = Ω = 0. При этом свободная со-
ставляющая решения дифференциального урав-
нения (7) из гармонической функции вырожда-
ется в линейную

(9)
При f(t) = f0 вторым независимым решением диф-
ференциального уравнения (7) является функция
y2(t) = a + bt + ct2. Отсюда следует, что возбужде-
ние колебаний ионов в квадрупольном ВЧ-поле
на границе устойчивости a0(q) может осуществ-
ляться под действием однородного статического
поля с f0 = eUв/2r0m.

При линейном сканировании параметра a с
учетом (8) для функции частоты получаем

(10)

где  – начальное значение частоты,
t0 = qV/4vU – время достижения параметром a гра-
ничного значения a(t0) = a0 ≈ q2/2. Тогда диффе-
ренциальное уравнение (7) принимает вид

(11)

Заменой переменных  и y = ymW,

где ϕ0 = Ω0t0, , уравнение (11)
преобразуется в дифференциальное уравнение
Эйри [9]

(12)

Парой линейно независимых решений этого урав-
нения являются функции Эйри, определенные на
двух интервалах:

– больших z > 1

(13)

– малых |z| < 1

(14) (14)

где f(z) = 1 + z3/6 + …, g(z) = 1 + z4/2 + …, c1 ≈ 0.355,
c2 ≈ 0.259.

Свободная W1(z) и вынужденная W2(z) состав-
ляющие общего решения уравнения (12) выража-
ются через функции Эйри

(15)

Постоянные интегрирования в (15) определяются
начальными значениями функций W(z) и W/(z) на
двух интервалах их определения: A1, B1 на интер-
вале z > 1 при z = z0, соответствующего времени
t = 0, и A2, B2 на интервале |z| ≤ 1 при z = –1.
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После подстановки (13) и (14) в (15) и с учетом
начальных условий получаем:

– в области устойчивости z > 1

(16)

– в области возбуждения |z| < 1

(17)

После обратной замены переменных z =
 и W = y/ym и приближенного вычис-

ления интеграла в (16) получаем решение диффе-
ренциального уравнения (11) нестационарного
гармонического осциллятора:

– в устойчивой области 0 ≤ t ≤ t1

(18)

где , ;

– в окрестностях границы a0(q) t1 ≤ t ≤ 2t0 – t1

(19)

Выражения (18), (19) являются приближенны-
ми, так как получены на основе псевдопотенци-
альной статической модели быстро осциллирую-
щего квадрупольного поля и описывают движение
заряженных частиц с “основной” секулярной ча-
стотой. Точность модели можно оценить по ре-
зультатам аналитических расчетов по формулам
(18), (19) и численного решения с точностью 10–4

дифференциального уравнения (2) движения
ионов в суперпозиции квадрупольных и однород-
ных полей, приведенных на рис. 2.

2. ОБСУЖДЕНИЕ РЕЗУЛЬТАТОВ
Результаты аналитических расчетов и численно-

го моделирования колебаний ионов в суперпозиции
ВЧ- и инерционно-нестационарных квадрупольных
полей с наложенными на них однородными возбуж-
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дающими полями согласуются с погрешностью, не
превышающей δ < 5 × 10–2. Погрешности анали-
тической модели обусловлены приближенностью
выражения для секулярной частоты 

, где граница устойчивости принята
a0 ≈ q2/2, и отсутствием в модели гармонического
осциллятора высших гармоник колебаний с ча-
стотами ωr = ω ± rΩs, r = 1, 2, 3, …

В устойчивой области 0 > a > a0(q), q < 0.5 пер-
вая составляющая погрешности не превышает
уровня 5 × 10–2 и может быть снижена до необхо-
димого уровня при использовании более точных
выражений: (8) для параметра стабильности и (5)
для границы a0(q). Тогда основную долю в по-
грешность модели будет вносить вторая составля-
ющая, уровень которой можно оценить по отно-
сительной величине амплитуд С2r/C0, r = ±1, ±2,
±3, … высших гармоник колебаний с частотами
ωr = ω ± rΩs [4, 5].

Так как коэффициенты С±2r при возрастании r
быстро убывают, в составе колебания ионов до-
статочно учитывать две высшие гармоники с ча-
стотами ω1,2 = ω ± Ω и относительными амплиту-
дами С2/С0 = q/(1 + β)2 и С–2/С0 = q/(1 – β)2, где
С0 – амплитуда секулярной составляющей. Для
режима вывода ионов с резонансным возбужде-
нием колебаний актуальным является точное
описание траекторий в окрестностях границы
устойчивости a0(q), где параметр стабильности
β → 0 и справедливо ω1 ≈ ω2, С2 ≈ С–2. При этом
уточненное с учетом ВЧ-составляющей 

 решение дифференци-
ального уравнения (2) примет вид

(20)

Из (20) следует, что в процессе возбуждения коле-
баний на границе a0(q) на монотонно возрастаю-
щую функцию y1(t) + y2(t) накладывается гармо-
ническая составляющая с частотой ВЧ-поля. В
результате зависимость времени t0 достижения
ионами границы ИОС y = r0 от параметра частиц
e/m приобретает “ступенчатый” характер с высотой
ступени Δt0 = 2π/ω. Это ограничивает разрешаю-
щую способность анализатора на уровне R < t0ω/2π.

Полезным свойством рассматриваемого мето-
да возбуждения колебания ионов при выполне-

нии условия  является моно-
полярность решения уравнения (11) y(t) > 0. Это
свойство траекторий движения ионов при скани-
ровании параметра а к границе устойчивости
a0(q) упрощает реализацию метода резонансного
вывода, так как процесс масс-сепарации заря-
женных частиц происходит в ИОС с рабочей об-
ластью в полупространстве у ≥ 0.
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Из рассмотрения решения уравнения (11) вы-
текает еще одно свойство колебаний, интересное с
точки зрения организации ввода ионов в анализа-
тор. В слагаемые y1(t) + y2(t) общего решения (18)
функция  входит как сомножи-
тель с противоположными знаками. Выбором па-
раметров y0  v0/Ω0 и y0 ≈ ym взаимно компенсиру-
ются колебания c секулярной частотой в независи-
мых составляющих y1(t) и y2(t) общего решения
y(t), тогда выражение (18) преобразуется к виду

(21)

4
0cos ( ) 1t t tϕ −

@

1
0

1 0.5 sin( ) , .
1

q ty t t t
t t

+ ω ≤
−

�

При q → 0 уровень ВЧ-составляющей в (21) сни-
жается и траектории ионов в процессе развертки
масс приближаются к монотонно возрастающим,
что важно для эффективного масс-разделения за-
ряженных частиц.

Ранее отмечалось, что высокое разрешение
возможно при условии y2(t0)  y1(t0). Оценкой его
выполнения является отношение значений в мо-
мент возбуждения t0 функции возбуждения и сво-
бодной составляющей. Из (18) и (19) получаем

(22)

@
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Рис. 2. Свободная (а, б) и вынужденная (в, г) составляющие колебаний ионов в инерционно-нестационарном квадру-
польном поле при наложении возбуждающего однородного поля: а, в – псевдопотенциальная модель; б, г – численное
решение дифференциального уравнения (2); на вставках – увеличенные фрагменты, отмеченные кружком.
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Анализ выражений (18), (19), (21), (22) показыва-
ет, что эффективному масс-разделению ионов с
возбуждением колебаний у границы устойчиво-
сти a0(q) способствуют:

– монополярный характер колебаний;
– ускоренный, в устойчивой области пропор-

циональный 1/(1 – t/t0), рост функции возбужде-
ния по сравнению со свободной составляющей,
изменяющейся по закону пропорционально

;
– квадратичное изменение в окрестностях гра-

ниц a0(q) функции возбуждения при линейном
нарастании свободной составляющей колебаний.

Аналитические выражения (16)–(19), описыва-
ющие колебания заряженных частиц в суперпози-
ции инерционно-нестационарных квадрупольных
и однородных статических электрических полей
позволяют оптимизировать параметры анализа-
тора r0, квадрупольного V, ω и возбуждающего Uв
полей, развертки масс v, T для достижения наи-
большего разрешения метода резонансного вы-
вода ионов у границы устойчивости a0(q).

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
На основе псевдопотенциальной модели квад-

рупольного быстро осциллирующего поля реше-
на задача возбуждения колебаний заряженных
частиц на границе устойчивости a0(q) диаграммы
Матье под действием однородного статического
поля. Задача сведена к решению дифференциаль-
ного уравнения инерционно-нестационарного
гармонического осциллятора, которое при изме-
нении собственной частоты колебаний по закону

 преобразуется в дифференци-

альное уравнение Эйри. С использованием его
решений получены выражения для свободной и
вынужденной составляющих колебаний гармо-
нического осциллятора в устойчивой области и
области возбуждения. Приближенное решение,
учитывающее только секулярную составляющую,
уточнено добавлением ВЧ-компоненты колеба-
ний, частота которой при возбуждении совпадает с
частотой квадрупольного поля. Эффективность
разделения заряженных частиц по удельному заря-
ду у границы a0(q) оценивается соотношением де-
терминированной функции возбуждения и свобод-
ной составляющей со случайными параметрами.
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Отмечена актуальность защиты радиоэлектронной аппаратуры от кондуктивных воздействий, в
частности сверхкоротких импульсов (СКИ). Выделен виток меандровой линии (МЛ), позволяю-
щий улучшить защиту от СКИ за счет его разложения на последовательность импульсов меньшей
амплитуды. Отмечено, что для быстрой априорной оценки амплитуды СКИ на выходе МЛ в ряде
случаев целесообразно применение простых аналитических моделей, а не затратного полноволного
анализа. Описан процесс получения аналитических моделей в замкнутой форме для расчета вре-
менного отклика в узлах витка МЛ. На основе разработанных моделей получены условия равенства
амплитуд импульсов разложения в конце витка МЛ для трех случаев разложения.
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ВВЕДЕНИЕ
Современные электронные системы постоянно

совершенствуются, становясь все более функцио-
нальными, компактными и быстродействующими,
но при этом более сложными и уязвимыми. Для
разработки систем с множеством параметров при-
меняется автоматизированное проектирование, ос-
нованное на математическом моделировании. Раз-
нообразие моделей формирует соответствующую
теоретическую основу автоматизированного про-
ектирования и имеет большое практическое зна-
чение при моделировании, позволяя разработчику
проверить его достоверность и сократить вычис-
лительные затраты. Поэтому необходима разра-
ботка новых моделей для улучшения конструк-
ции элементов электронных систем.

Типичным примером такого элемента являет-
ся меандровая линия (МЛ), традиционно приме-
няемая для задержки сигналов, поступающих из
разных точек печатных плат для их синхрониза-
ции в точке приема. Также МЛ нашли примене-
ние в приемных и передающих антеннах [1], ин-
дукторах [2], многослойных конденсаторах [3],
фильтрующих устройствах [4], корректорах груп-
повой задержки и фазовых корректорах [5].

Между тем широко применяемые МЛ, если
сделать их в специальной конфигурации, можно
использовать также для подавления опасных кон-
дуктивных воздействий, в частности сверхкорот-

кого импульса (СКИ). Так, СКИ, распространя-
ющийся вдоль витка МЛ, может быть разложен на
несколько основных импульсов меньшей и одина-
ковой амплитуды: два импульса в воздушной МЛ
[6], три – в микрополосковой [7] и четыре – в не-
симметричной, с лицевой связью [8]. Действитель-
но, необходимость защиты от такого воздействия
отмечалась в указанных работах [6–8], подтверди-
лась опубликованными фактами различных при-
менений [9], показана, например, для авионики
[10], став особенно насущной для беспилотных
летательных аппаратов [11]. Специфика результа-
та воздействия именно СКИ состоит в том, что
наводки от него могут восприниматься в качестве
полезных сигналов, однако они нарушают циф-
ровой обмен, а при более высокой амплитуде
проникают через традиционные средства защиты
и приводят к выходу из строя [12, 13]. Уменьше-
ние результирующей амплитуды помехи до без-
опасного уровня с помощью новых (одиночных
или последовательно соединенных) устройств,
используемых вместо известных или дополни-
тельно с ними, может улучшить защиту. Поэтому
активно исследуются новые устройства, позволя-
ющие ослабить влияние СКИ за счет его разложе-
ния на импульсы с меньшими амплитудами (ми-
нимальными при их выравнивании), например,
модальные фильтры [14]. Между тем очень близ-
ки к ним защитные МЛ [15, 16], которые могут да-
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же превосходить их: за счет большего числа им-
пульсов разложения, удвоенного пути вдоль МЛ и
отсутствия резисторов [6–8]. Таким образом, ис-
следование и применение МЛ для защиты от
СКИ видится перспективным.

Для моделирования полосковых устройств, в
том числе МЛ, как правило, используются числен-
ные методы. Например, для исследования миними-
зации искажений полезных сигналов, возникаю-
щих в МЛ на печатных платах из-за перекрестных
связей, успешно применяется SPICE-моделирова-
ние [17], а также широко известные полноволновые
методы [18]. Однако использование численных
методов не всегда целесообразно, поскольку в ря-
де частных случаев (с незначительными потерями
и дисперсией) вычислительные затраты на моде-
лирование численным методом могут быть край-
не высоки. Типичным примером является опти-
мизация, выполняемая для выравнивания и ми-
нимизации амплитуд разложенных импульсов
[19]. Тогда для предварительных оценок целесо-
образно использовать аналитические модели, ко-
торые дают быстрые оценки с приемлемой точно-
стью. Кроме того, аналитическая модель, пред-
ставленная в общем виде, позволяет получить на
ее основе более простые и эффективные модели
для некоторых частных, но важных структур. Нако-
нец, такие модели позволяют получить аналитиче-
ские условия для расчета оптимальных параметров
без использования вычислительно затратной опти-
мизации. Поэтому развитие аналитического мо-
делирования не теряет актуальности.

Представим несколько примеров таких иссле-
дований. Например, хорошо известен подход к
анализу перекрестных помех, задержки распро-
странения сигнала и импульсных искажений в
межсоединениях [20]. В [21] авторы приводят вы-
ражения в замкнутой форме для определения пе-
редаточных функций N связанных межсоедине-
ний с произвольными импедансами на концах.
Заслуживают внимания также модели, основан-
ные на численном обратном преобразовании Ла-
пласа [22, 23], и аналитические модели для пери-
одических многокаскадных структур из одиноч-
ных и симметричных связанных линий [24].

Между тем, насколько известно автору, к на-
стоящему моменту нет окончательных аналити-
ческих моделей в замкнутой форме для времен-
ного отклика на концах витка МЛ на импульсное

воздействие. Этот факт ограничивает получение
аналитических оценок для важных приложений
МЛ, например, в качестве устройств защиты от
кондуктивных СКИ. Однако можно предполо-
жить, что подходы и методы, представленные в
[20–24], могут быть эффективно использованы
для заполнения этих пробелов. В частности, мо-
дели из [24] успешно модифицированы в работах
[25, 26] для сложных структур, но также могут
быть использованы для витка МЛ. Это позволит
сделать вклад в решение проблемы эффективного
автоматизированного синтеза оптимальных МЛ.

Целью данной работы является вывод простых
аналитических моделей для быстрой и априорной
оценки амплитуд импульсов разложения, а также
условий их выравнивания в конце витка МЛ.

1. ИСХОДНЫЕ ДАННЫЕ
На рис. 1 представлена схема соединений ис-

следуемого витка МЛ. Он состоит из одного
опорного и двух параллельных ему и друг другу
сигнальных проводников длиной l, соединенных
на одном конце. Один из сигнальных проводни-
ков соединен с источником электродвижущей си-
лы (ЭДС) E с внутренним адмиттансом Y0, а дру-
гой – с нагрузкой Y0. Поскольку сигнал в конце
витка МЛ представлен последовательностью его
составляющих, то сначала нужно получить их ам-
плитуды в аналитическом виде. Для этого удобно
использовать аналитические модели для отрезка
симметричной связанной линии передачи, полу-
ченные на основе моделей для одиночной линии
с адмиттансом Y1 и задержкой τ1 (рис. 2) [24].

Для ясности дальнейшего изложения, пред-
ставим эти модели. Компоненты отклика для
дальнего конца, учитывающие проходящую вол-
ну V0(t), и ближнего конца, учитывающие отраже-

Рис. 1. Схема соединений витка МЛ; прямоугольником обозначен отрезок регулярной связанной линии.

V3

V1

V2

Y0

Y0

E
C, L, l

Рис. 2. Эквивалентная схема одиночного отрезка ли-
нии передачи с окончаниями [24].

Y0

VT(t)VR(t)

Vвх(t)

Y2
Y1, τ1
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ние от начала  и конца  отрезка линии,
имеют следующий вид:

(1)

где Vвх(t) = E(t)/2.
Следующие выражения, когда задано четное

или нечетное число отражений (kотр), позволяют
вычислить отклик на дальнем (с учетом компо-
нент, испытавших четное число отражений) или
ближнем (с учетом компонент, испытавших не-
четное число отражений) концах линии:

(2)

где

Выражения (2) для одиночной линии применимы
для симметричной (в поперечном сечении и по
нагрузкам) связанной линии, если записать их
отдельно, заменив индекс “1” в Y1 и τ1 на индексы
“e” и “o” для четной и нечетной мод соответ-
ственно. Тогда компоненты отклика для четной и
нечетной мод позволяют получить отклик в каж-
дом узле связанной линии как

(3)

где V1(t) и V3(t) – отклики в начале и конце актив-
ного проводника, а V2(t) и V4(t) – пассивного.

2. МОДЕЛИ ДЛЯ ВЫЧИСЛЕНИЯ 
ВРЕМЕННОГО ОТКЛИКА

Структура на рис. 1 – это связанная линия с за-
короченными на дальнем конце проводниками

( )1
'V t ( )1

"V t

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

вх

вх

вх

0 1
0 1

0 1 1 2

0 1
1

0 1

0 1 1 2
1 1

0 1 0 1 2 1

2 2 τ ,

' ,

2 2" 2τ ,

Y YV t V t
Y Y Y Y

Y YV t V t
Y Y

Y Y Y YV t V t
Y Y Y Y Y Y

=

= −
+ +

−
+

−= −
+ + +

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )
( )

отр

отр

вых

отр

/2

0
1

1 /2

1 1
1

,

' '' ,

k

T K
k

k

R K
k

V t V t V t

V t V t V t V t

=
−

=

=

=

+

+ +





( )

( )

( )

( )

вых

вх

отр

вх

0 1

0 1 1 2

1 01 2
1

1 1 2 0 1

0 1 1 2

0 1 0 1 1 2

1 01 2
1

1 1 2 0 1

2 2

(2 1)τ ,

2 2

2( 1)τ .

K

k

i

K

k

i

Y YV t
Y Y Y Y

Y YY YV t k
Y Y Y Y

Y Y Y YV t
Y Y Y Y Y Y

Y YY YV t k
Y Y Y Y

=

=

= ×
+ +

−−× − +
+ +

−= ×
+ + +

−−× − +
+ +

∏

∏

1 2

3 4

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

e o e o
R R R R

e o e o
T T T T

V t V t V t V t V t V t

V t V t V t V t V t V t

   = + = −   

   = + = −   

без окончаний. Поэтому на дальнем конце (рис. 2,
выражения (2)) Y2 = ∞ для нечетной моды и Y2 =
= 0 – для четной. Тогда выражения (2) для каждой
моды существенно упростятся. Используя (3), по-
лучим окончательно для отклика в узлах V1, V2, V3:

(4)

(5)

(6)

Для проверки (4)–(6) вычислены временные от-
клики в узлах V1, V2, V3 (рис. 3) на импульсное
воздействие в системе TALGAT численным мето-
дом в частотной области [27]. Параметры попе-
речного сечения витка, источника и нагрузки
взяты из [7]. Полученные формы сигналов полно-
стью совпали.

3. УСЛОВИЯ ДЛЯ ВЫРАВНИВАНИЯ 
АМПЛИТУД СОСТАВЛЯЮЩИХ 

ВРЕМЕННОГО ОТКЛИКА

Модель (5) пригодна для воздействия произ-
вольной формы, но для определенности рассмот-
рим воздействие СКИ. Для выравнивания ампли-
туд импульсов разложения (исходного СКИ) в
конце витка МЛ сначала необходимо определить
нормированные амплитуды каждой составляю-
щей временного отклика в конце МЛ. Из (5) лег-
ко получить аналитические выражения, опреде-
ляющие амплитуды первого (перекрестной на-
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водки, Vc), второго (нечетной моды, Vo) и третьего
(четной моды, Ve) импульсов:

(7)

Далее можно сформулировать условия для вырав-
нивания амплитуд импульсов и вывести оконча-
тельные выражения для нескольких частных слу-
чаев.

3.1. Выравнивание амплитуд двух импульсов

Если погонные задержки четной и нечетной
мод линии одинаковы (например, при однород-
ном диэлектрическом заполнении), то в конце
линии наблюдаются только два импульса: навод-
ки и основного сигнала. Амплитуда второго им-
пульса определяется как сумма амплитуд четной
и нечетной мод линии. Тогда из условия равен-
ства амплитуд первого и второго импульсов Vc =
= Vo + Ve с учетом (7) получим

(8)
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Рассмотрим частный случай минимизации отра-
жений сигнала от концов проводников, когда

 Тогда после подстановки  с
физическим смыслом коэффициента связи, по-
лучим уравнение 4-й степени

имеющее один физический корень k =  + 2 ≈
≈ 4.236, который определяет нормированную к
амплитуде Vвх(t) амплитуду напряжения на выхо-
де витка МЛ как (k – 1)/(k + 1) = (  – 1)/2 ≈ 0.618.

Для проверки полученных аналитических мо-
делей и оценок вычислены матрицы и временные
отклики в узлах V1 и V2 на импульсное воздействие
в системе TALGAT. Параметры воздействия, попе-
речного сечения МЛ в воздухе, генератора и нагруз-
ки взяты из [6]. Вычисленные методом моментов
[27] матрицы C и L структуры и вычисленная из
них матрица Z имеют вид:

Как разность и сумма по строке матрицы Z, вы-
числены волновые сопротивления нечетной и
четной мод линии (Zo = 11.50 Ом, Ze = 206.36 Ом),
обеспечивающие условие . На
рис. 4 представлены формы напряжений в узлах
V1 и V2. Первые два импульса в конце витка име-
ют одинаковые амплитуды, около 61.8% от ам-
плитуды Vвх(t).

3.2. Выравнивание амплитуд трех импульсов

Если погонные задержки четной и нечетной
мод линии различны (в неоднородном диэлек-
трическом заполнении), то их импульсы можно

0 .e oY Y Y= o ek Y Y=
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Рис. 3. Формы напряжения в узлах V1 (а), V2 (б), V3 (в)
схемы рис. 1, вычисленные по выражениям (4)–(6)
(штриховые кривые) и в TALGAT (сплошные), пол-
ностью совпадают.
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Рис. 4. Формы напряжения в узлах V1 (штриховая) и
V2 (сплошная) витка МЛ в воздухе при k ≈ 4.236.

t, нс

U, В

–0.2
0

0.2
0.4
0.6

1.00.80.5 0.90.70.60.40.30.20.10



88

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

СУРОВЦЕВ

разнести по времени. Тогда, приравняв их ампли-
туды (Vo = Ve из (7)), получим

(9)

Из условия равенства амплитуд первого и второго
импульсов (Vc = Vo) получим

(10)

Учитывая (9), при подстановке  полу-
чим кубическое уравнение

имеющее один физический корень k =  + 1 ≈
≈ 2.414, который определяет нормированную ам-
плитуду напряжения на выходе витка как (k –
‒ 1)/(k + 1) =  – 1 ≈ 0.414.

Для проверки моделей и оценок, параметры
воздействия, поперечного сечения микрополос-
ковой МЛ, источника и нагрузки взяты из [7].
Вычисленные методом моментов матрицы C и L
структуры и вычисленная из них матрица Z име-
ют вид:

Из матрицы Z вычислены волновые сопротив-
ления нечетной и четной мод линии (Zo = 14.82 Ом,
Ze = 86.28 Ом), которые дают ,
что очень близко к  + 1≈ 2.414. На рис. 5 пред-
ставлены формы напряжения в узлах V1 и V2.
Первые три импульса в конце витка имеют оди-
наковую амплитуду, около 41.4% от амплитуды
Vвх(t).
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3.3. Дополнительное уменьшение
амплитуд трех импульсов

Для дополнительного уменьшения амплитуды
СКИ на выходе витка МЛ сначала надо обеспе-
чить равенство моментов прихода импульса позд-
ней моды (третий импульс на рис. 3б) и отражен-
ного от начала линии импульса ранней моды от-
рицательной полярности (четвертый импульс на
рис. 3б). Для этого нужно обеспечить условие [28]

(11)
где τmax и τmin – погонные задержки поздней и
ранней мод. Пусть далее для определенности они
будут погонными задержками четной (τe) и нечет-
ной (τo) мод, хотя может быть и наоборот.

Теперь дополнительно надо определить ам-
плитуду четвертого импульса разложения (отра-
женного импульса нечетной моды, VRo) на выходе
МЛ (см. рис. 3б), также нормированную относи-
тельно амплитуды Vвх(t):

(12)

Приравняв Vc и Vo из (7), получим

(13)

Приравняв Vo и Ve + VRо из (7) и (12), получим

(14)

Подставив (13) в (14), получим уравнение

(15)
имеющее два физических корня:

(16)

(17)
Отметим, что второй корень обратен первому, что
означает взаимозамену значений Yo и Ye в (16) или
(17), поэтому далее для определенности исполь-
зуем первый корень. Выразив Yo из (16) и подста-
вив в (13), получим

(18)
Таким образом, при выполнении (16) достаточно
выполнить (18) вместо (13).

Рассмотрим случай, когда (16) и (18) выполня-
ются, так что Vc = Vo = Ve + VRo. Тогда вычислить
нормированную амплитуду первых трех импуль-
сов можно, например, по второму выражению из
(7) после подстановки в него (13) с учетом (16):

(19)
Таким образом, при выполнении (11), (16) и

(18) амплитуда первых трех импульсов на выходе
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Рис. 5. Формы напряжения в узлах V1 (штриховая) и
V2 (сплошная) витка микрополосковой МЛ при k ≈
≈ 2.413.

t, нс

U, В

–0.2
0

0.2
0.4
0.6

1.00.90.80.3 0.70.60.50.40.20.10



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

АНАЛИТИЧЕСКИЕ УСЛОВИЯ ДЛЯ ВЫРАВНИВАНИЯ И УМЕНЬШЕНИЯ... 89

линии должна составлять 30.9% от амплитуды
Vвх(t). Для проверки этого вычислен временной
отклик в узле V2 на воздействие СКИ численным
методом в системе TALGAT. Параметры попереч-
ного сечения выбраны такими же, как в [28], по-
скольку они обеспечивают приблизительное вы-
полнение (11) и равенства амплитуд первых трех
импульсов. Вычисленные методом моментов мат-
рицы C и L структуры и вычисленная из них матри-
ца Z имеют вид:

Квадратный корень собственных значений про-
изведения матриц C и L дает погонные задержки
четной (τe = 16.608 нс/м) и нечетной мод (τo =
= 8.307 нс/м). Тогда 2τo = 16.614 нс/м, что отлича-
ется от τe = 16.608 нс/м на 0.04%. Из матрицы Z
вычислены волновые сопротивления нечетной и
четной мод линии: Zo=5.548 Ом, Ze=23.603 Ом.
Тогда Ze/Zo = Yo/Ye = 4.254, что отличается от зна-
чения в (16) на 0.423%. Полученное выше значе-
ние Ze=23.603 Ом отличается от сопротивления
23 Ом, использованного в [28], на 2.555%. Таким
образом, условия (11), (16) и (18) выполняются с
хорошей точностью.

Далее был вычислен отклик численным мето-
дом в системе TALGAT на воздействие СКИ с ам-
плитудой ЭДС 1 В, длительностью плоской вер-
шины 400 пс, а фронта и спада – по 50 пс. Длина
линии l = 45 мм. На рис. 6 показана форма напря-
жения в узле V2 микрополосковой МЛ, из которой
видно, что сигнал в конце линии представлен по-
следовательностью из трех импульсов с близкими
амплитудами: перекрестной наводки (0.156 В), не-
четной моды (0.157 В), а также суммы четной мо-
ды и отраженной нечетной моды (0.154 В), со-
ставляющими 31.2, 31.4 и 30.8% от амплитуды
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нГн м
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Vвх(t) соответственно, что отличается от 30.9% из
(19) менее чем на 0.5%.

Таким образом, полученное аналитически
значение амплитуды в конце линии подтвержда-
ется моделированием численным методом, а вы-
полнение (11), (16) и (18) позволяет выровнять и
дополнительно уменьшить амплитуды импульсов
в конце витка МЛ.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
В работе получены и проверены аналитиче-

ские модели для расчета отклика на произвольное
кондуктивное воздействие во временной области
в витке МЛ. Разработанные модели позволили
получить условия равенства составляющих от-
клика в конце витка МЛ на примере воздействия
СКИ для трех случаев его разложения: на два им-
пульса (при равных погонных задержках); на три
импульса (при разных погонных задержках); на
три импульса с дополнительным уменьшением
амплитуды (за счет наложения на импульс позд-
ней моды отраженного импульса ранней моды от-
рицательной полярности). Аналитические модели
и условия подтверждены численным моделирова-
нием на основе метода моментов и модифициро-
ванного узлового метода.

Полученные модели отличаются от сложных
алгоритмических моделей, основанных на чис-
ленных методах, использованием простых выра-
жений в замкнутой форме. Достоинства моделей
(по сравнению с анализом численными метода-
ми) заключаются в точности (за счет аналитики)
и гораздо меньших вычислительных затратах
(в том числе за счет учета заданного числа отра-
жений во временном отклике). Таким образом,
эти модели позволят ускоренное проектирование
и параметрическую оптимизацию витка МЛ в
различных приложениях.

Полученные для трех случаев МЛ условия ра-
венства амплитуд импульсов позволят добиться
его гораздо эффективнее: вовсе не вычисляя вре-
менной отклик, в отличие от того, как это дела-
лось ранее во всех предыдущих работах. Кроме
того, полученные аналитические оценки значе-
ний коэффициента связи и уровня напряжения
позволят выбрать конструкцию МЛ с учетом име-
ющихся технологических ограничений, сделав
это априори, до анализа и оптимизации.

Потребность в получении этих моделей и
условий возникла в целях минимизации напря-
жения на выходе витка МЛ для улучшения защи-
ты от СКИ. Однако их можно использовать и для
других воздействий, например электростатиче-
ского разряда, затухающей синусоиды или специ-
альных генераторов. Кроме того, важными могут
оказаться их применения для расщепления оди-
ночного импульса генератора на последователь-

Рис. 6. Формы напряжения в узлах V1 (штриховая) и
V2 (сплошная) витка микрополосковой МЛ при вы-
полнении (11), (16) и (18).

t, нс

U, В

–0.2

0

0.2

0.4

2.01.81.60.6 1.41.21.00.80.40.20



90

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 67  № 1  2022

СУРОВЦЕВ

ность импульсов, а также формирования после-
довательности импульсов с заданными амплиту-
дами и задержками или сигнала заданной формы
за счет частичного наложения этих импульсов.
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касаться ни с какими-либо другими частями. На
рисунках (графиках) не допускаются буквенные
пояснения – они должны быть вынесены в под-
рисуночные подписи. Кривые нумеруются кур-
сивными цифрами. Если экспериментальные
кривые обозначаются треугольниками, квадрати-
ками, кружками и т.д., то кривые описываются в
подписи к рисунку либо в тексте. Если кривые
идут очень близко и проставить цифры затрудни-
тельно, то тогда к рисунку дается вставка, в кото-
рой указываются элементы кривых, обозначен-
ные цифрами. Элементы больших схем также ну-
меруются курсивными цифрами и поясняются в
подписи или в тексте. Имеющиеся в математиче-
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ских редакторах обозначения 0.0 на графиках не
допускаются! Нужно использовать просто 0! Если
по вертикальной и горизонтальной осям начала
отсчета совпадают, то ставится только одна циф-
ра 0. Не допускается предоставление величин 10N

в виде 1E-N. При широком диапазоне значений
недопустимо использовать различные системы
записей величин: 10 100 103 – просьба использо-
вать единообразную систему. Просьба избегать
записей целых чисел в виде 1.0, 2.0 и т.д. Для
очень больших чисел желательно вводить мас-
штабный множитель и указывать его перед еди-
ницей измерения.

Редакция просит авторов обратить внимание,
что в журнале принято писать: Ганкель (а не Хан-
кель!), Доплер (с одним п!), Шоттки (с двумя т).

Рукописные буквы могут быть только больши-
ми латинскими. Готические буквы могут быть
только большими прямыми. Наименования хи-
мических элементов набираются прямым шриф-
том. Аналогично – все математические функции
и операции: rot, div, grad, Re, Im, lim, sin, tg, arctg,
exp, Si, sn, dn, max, min, sup, inf и др. Запись экс-
поненциальной зависимости допускается только
в форме exp(…).

Все индексы, являющиеся сокращениями от
русских слов (входной, выходной, падающий, от-
раженный, минимальный, максимальный и т.д.)
должны даваться маленькими русскими буквами
(вх, вых, пад, отр и т.д.). Если в тексте введена аб-
бревиатура, то в соответствующем индексе она
дается большими буквами: оптическое изображе-
ние (ОА) – dOA. Индексы от фамилий иностран-
ных авторов даются прямыми прописными ла-
тинскими буквами: ЕF – энергия Ферми.

Все размерности единиц в тексте и на рисун-
ках указываются в русской транскрипции (В, эВ,
кА, Ом, МВт, дБ, Дж, с, К, отн. ед., град, мин,
рад). Нуль (0) размерности не имеет, поэтому она
не указывается (за исключением логарифмиче-
ских величин: 0 дБ). Десятичные дроби набира-
ются только через точку (1.37) , а не через запятую
(1,37).

Буква “ё” везде заменяется на “е”, кроме фа-
милий и особых случаев.

Одиночные буквы или символы, одиночные
переменные или обозначения, у которых есть
только верхний или нижний индекс, единицы из-
мерения в тексте, а также простые математиче-
ские (а + b = с ) или химические формулы (H2SO4)
желательно набирать в текстовом режиме без ма-
тематического редактора.

Точка в качестве знака умножения не допуска-
ется.

Прямым шрифтом должны быть набраны все
вертикальные линии (модули, значения произ-
водной в точке и т.д.).

Точка не ставится после названий таблиц, раз-
мерностей (г – грамм, с – секунда, см – санти-
метр).

Промежутки величин в тексте даются не через
знак тире (–), а с помощью отточия: 10…24 МГц;
0.14…1.23 см и т.д. Через тире даются ссылки на
рисунки (рис. 1–4), формулы ((2)–(5))) и даты
(2–6 февраля).

Редакция просит авторов набирать математи-
ческие формулы при помощи встроенного в ре-
дактор Word пакета Уравнение (или конструктора
формул) и не использовать MathType. Выносные
математические формулы (оформляемые отдель-
ной строкой) должны набираться в рамке матема-
тического редактора. Очень длинные формулы
должны разбиваться на строки с использованием
двойных, тройных и т.д. рамок. При этом знак,
окачивающий формулу одной строки (“+”, “–”,
"х”), должен повторяться и в начале новой строки.
Не допускается также вставка формул в виде ри-
сунка.

Для формул, набранных в математическом ре-
дакторе, должны использоваться общие установ-
ки шрифтом, размеров символов и их размеще-
ния. Принудительное ручное изменение для от-
дельных символов или элементов не допускается.

Просьба по возможности избегать “много-
этажных” формул. Дробные показатели степени
давать через косую черту: ½

АББРЕВИАТУРЫ, СОКРАЩЕНИЯ, 
РАЗМЕРНОСТИ

В названии статьи не допускается никаких (да-
же самых известных) аббревиатур. Если в аннота-
ции введена аббревиатура, то в тексте она должна
быть продублирована. В тексте можно использо-
вать без расшифровки некоторые общепринятые
аббревиатуры: СВЧ, КПД, ЭДС.

Аббревиатуры, употребляемые как прилага-
тельные, пишутся через дефис (ИК-излучение,
СВЧ-техника).

Сокращения и следующее за ним слово отде-
ляются пробелом (760 мм рт. ст.; г. Москва, рис. 1,
табл. 2). Без пробелов пишутся аббревиатуры гео-
графической широты (с.ш.) и долготы (з.д.). Сло-
восочетание “так как” дается полностью, “то
есть” – в сокращении: т.е. Размерности отделя-
ются от числа пробелом (100 кПа, 9.81 м/с, 273 K),
кроме градусов, процентов, промилле (90°, 1%,
5%). Просьба не делать набор размерностей в ма-
тематическом редакторе!

Для сложных размерностей допускается ис-
пользование как отрицательных степеней
(Дж моль–1 К–1), так и скобок (Дж/(моль К) или
Дж (моль К)–1), при этом в тексте, подписях и на
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рисунках следует выдерживать единообразие за-
писи.

При перечислении, а также в числовых интер-
валах размерность приводится лишь для послед-
него числа (18…20 Дж/моль), за исключением уг-
ловых градусов, которые никогда не опускаются
(кроме 0). Градусы Цельсия даются в виде 5°С, а
градусы Кельвина 5 К.

СПИСОК ЛИТЕРАТУРЫ
Все ссылки даются на языке оригинала и нуме-

руются в строгом соответствии с порядком их по-
явления в статье. Просьба не ссылаться на пере-
водные версии русскоязычных статей. Каждый
пункт должен содержать ссылку на один источ-
ник. Исключение – две статьи одного автора в од-
ном номере журнала.

Для обозначения номеров, как русских, так и
иностранных журналов просьба употреблять
символ №.

Если ссылка на источник содержит только
URL адрес, то такая ссылка должна быть оформ-
лена прямо в тексте статьи в виде гиперлинка.

Ссылки на статьи даются следующим образом:
Фамилия И.О., Фамилия И.О., … (если авторов че-
тыре или меньше – то всех, если пять или больше –
то только первых трех плюс сокращение и др.
(et al.)), (название статьи не приводится!), две ко-
сые черты // Название журнала. Год. Том. Номер
(если есть). Номер только первой страницы. Если
работа имеет DOI, то желательно его указать.

Просьба использовать следующие сокращения
для основных журналов: Успехи физ. наук (мат.
наук), Письма в ЖЭТФ, ФТТ, ПТЭ, Письма в
ЖТФ, РЭ (Радиотехника и электроника), Квантов.
электрон. Названия редко упоминаемых журна-
лов даются полностью. Для англоязычных журна-
лов: Phys.Rev. (Lett.), J. Appl. Phys. (Lett.). Ссылки
на журнал IEEE Transactions даются в следующем
порядке: IEEE Trans. Год. V. (сокращенное назва-
ние серии МТТ, АР,.) – номер тома. Номер вы-
пуска. Номер первой страницы: IEEE Trans. 1998.
V. AP-23. № 5. P. 234. Названия редко упоминае-
мых журналов даются полностью.

Для электронных журналов кроме стандарт-
ной ссылки желательно указывать и адрес прямо-
го доступа в Интернете.

Ссылка на книги дается следующим образом:
Фамилия И.О., Фамилия И.О., Фамилия И.О. (если
авторов четыре или меньше – то всех, если пять
или больше – то только первых трех плюс сокра-
щение и др. (et al.)) Название книги. Город: Изда-
тельство, год. (число страниц не указывается!).
При ссылке на определенную главу или страницу
в книге после года ставится номер страницы:
С. 371. В названии книг на иностранных языках
все слова (кроме артиклей и предлогов) даются с

большой буквы. Просьба учесть, что названия го-
родов Москва, Ленинград (Санкт-Петербург),
New York, London даются в сокращении (М.: Л.:
(СПб.:) N.Y.: L.:)

Ссылки на авторские свидетельства и патенты
даются следующим образом: Фамилия И.О., Фа-
милия И.О., … (если авторов четыре или меньше –
то всех, если пять или больше – то только первых
трех плюс сокращение и др. (et al.)). Название, вид
(раньше – патент или а.с., ныне – патент на изоб-
ретение или патент на полезную модель), № реги-
страции, Бюллетень изобретений (Б.И.) или
Официальный бюллетень “Изобретения и полез-
ные модели”, год, номер, страница (если есть!) на
которой опубликована информация о патенте.
Ссылка на закрытые авторские свидетельства и
патенты не допускается, даже если прошло много
лет со дня их выдачи!

Ссылка на труды или тезисы конференций да-
ются следующим образом: Фамилия И.О. (Назва-
ние доклада не печатается) // Сокращенное на-
звание вида публикации: Тез. докл. 7й конф. …
(Proc. Conf. …), место и дата проведения. Город,
где находится Издательство: название Издатель-
ства, год издания. Том (если есть). Номер первой
страницы! Для конференций, проводимых IEEE,
городом издания считается Нью-Йорк (N.Y.:
IEEE, 2015. V. 2. P. 173).

Если труды выпущены на компакт-дисках, то
можно указать: CD-ROM Proc. Conf. … Вместо
номера первой страницы можно указать номер
доклада. Если труды конференции есть в только
Интернете – дается адрес прямого доступа к до-
кладу.

Ссылки на диссертации и авторефераты дают-
ся следующим образом: Фамилия И.О. Название
диссертации. (Автореферат) Дисс. …канд. (д-ра)
физ.-мат. наук. Город: организация, год. Полное
число страниц. При ссылке на иностранные дис-
сертации, имеющиеся в Интернете, желательно
кроме формальных данных указывать адреса пря-
мого доступа.

Для материалов, имеющихся только в Интер-
нете, их адреса (URL) даются в тексте статьи и не
выносятся в список литературы: “Были исполь-
зованы данные, имеющиеся в каталоге фирмы
Spectral Imaging, Ltd. (http://www.specim.fi/hyper-
spectral-cameras/).

Ссылки на неопубликованные результаты и
частные сообщения даются исключительно в ви-
де сносок, а в списке литературы не приводятся и
не нумеруются. При цитировании неопублико-
ванных работ и частных сообщений желательно
представить разрешение от лица, на чьи данные
приводится ссылка.

Ниже приведены примеры ссылок
1. Домбровский А.Н., Решетняк С.А. // РЭ. 2009.

Т. 54. № 11. С. 1369.
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Способ сборки фотоприемного устройства. Па-
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обработки широкополосных сигналов на фоне
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БЛАГОДАРНОСТИ
Благодарности выносятся в конце статьи в от-

дельный раздел. При этом благодарности отдель-
ным лицам даются без упоминания их академиче-
ских и ученых званий, только инициалы и фамилия.

ФИНАНСИРОВАНИЕ
В этом разделе указывается источник финан-

сирования работы, например: “Работа выполнена
при (частичной) финансовой поддержке … назва-
ние фонда, организации… (грант (проект №) …).”
или “Работа выполнена в рамках государственно-
го задания по теме (название или номер)"

ПРАВИЛА РАБОТЫ 
С ЭЛЕКТРОННОЙ КОРРЕКТУРОЙ

Основные правила работы авторов с электрон-
ной корректурой статей можно найти на указанном
выше сайте Издательства: http://pleiadesonline/
ru/authors/ .

По всем вопросам, связанным с подготовкой и
предоставлением статей, авторы могут обращать-
ся в редакцию: e-mail: red@cplire.ru, тел. +7 (495)
629-33-80.

ИЗМЕНЕНИЕ СОСТАВА
АВТОРСКОГО КОЛЛЕКТИВА

Редакция настоятельно рекомендует авторам
обеспечить корректный список фамилий авторов
и порядок их следования до направления рукопи-
си в редакцию. Изменения в составе и/или в по-
рядке следования фамилий авторов полностью
исключены после принятия рукописи в печать.

Добавление и/или удаление фамилий авторов
и/или изменение порядка в списке авторов на
стадии доработки рукописи допустимо, но долж-
но быть обосновано и согласовано с рецензентом.
В сопроводительном письме на имя Главного ре-
дактора к доработанной рукописи необходимо
объяснить причину изменений и роль добавлен-
ных авторов при выполнении работы. В случае
удаления фамилий авторов желательно предоста-
вить их письменное согласие и отсутствие пре-
тензий к журналу в случае опубликования статьи.
Редакция оставляет за собой право потребовать
дополнительные документы для подтверждения
изложенных объяснений.

СОБЛЮДЕНИЕ ЭТИЧЕСКИХ СТАНДАРТОВ
Чтобы обеспечить объективность и прозрач-

ность исследований, а также обеспечить соблюде-
ние принятых этических принципов и принципов
профессионального поведения, авторы должны
включать в статью информацию об источниках
финансирования, и информацию об отсутствии
потенциальных конфликтов интересов (финан-
совых или нефинансовых). Если в проведенном
исследовании участвовали люди как объекты ис-
следования, то должна включаться информация
об их добровольном согласии. Если в проведен-
ном исследовании объектом являлись животные,
то должно быть заявление о гуманном отношении
к ним.

ЭТИЧЕСКАЯ ОТВЕТСТВЕННОСТЬ 
АВТОРОВ

Журнал стремится поддерживать высокую ре-
путацию научных исследований. Будучи членом
Комитета по этике публикаций (COPE), журнал
будет следовать рекомендациям COPE относи-
тельно того, как бороться с потенциальными на-
рушениями этических норм.

Авторы должны воздерживаться от искажения
результатов исследований, которые могут нане-
сти ущерб доверия к журналу, поставить под во-
прос профессионализм авторов журнала и тем са-
мым дискредитировать научную деятельность в
целом.

В конце статьи обязательно должна быть при-
ведена фраза об отсутствии конфликта интере-
сов, или о его наличии с объяснением причины. 
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ПРАВИЛА ДЛЯ АВТОРОВ ПО ПОДГОТОВКЕ МАТЕРИАЛОВ

Направление рукописи в журнал предполага-
ет, что:

– представленная работа не публиковалась
ранее;

– она не находится на рассмотрении для пуб-
ликации в другом издании;

– данная рукопись не была отвергнута в этом
журнале;

– публикация была одобрена всеми соавторами;
– публикация была одобрена (явно или неяв-

но) всеми необходимыми инстанциями в органи-
зациях, где была выполнена эта работа.

Рукопись не должна быть опубликована ранее
(полностью или частично), если только новая ра-
бота не расширяет содержание предыдущей рабо-
ты. В таких случаях необходимо четко указать, ка-
кие из материалов используются авторами по-
вторно, чтобы это не выглядело как самоплагиат
(text recycling).

Одно исследование не должно разбиваться на
части, для того чтобы искусственно увеличивать
число рукописей, направленных в печать в один
или разные журналы (salami-publishing).

Данные, полученные другими авторами, а так-
же текст или теории, авторами которых являются
другие исследователи, не должны быть представле-
ны в рукописи так, как если бы они были собствен-

ными данными, текстом или теориями авторов,
приславших рукопись (“плагиат”). В случае заим-
ствования, должны быть даны надлежащие ссыл-
ки на другие работы, включая материал, который
скопирован (почти дословно), обобщен и/или
перефразирован. Кавычки используются для до-
словно скопированного текста. Для материалов,
защищенных авторским правом, должно быть
получено разрешение на их воспроизведение.

Если нарушение норм этики будет однозначно
установлено, то Главный редактор может при-
нять в числе прочего следующие меры:

Если статья находится на рассмотрении, она
может быть отклонена и возвращена автору.

Если статья опубликована онлайн, то, в зави-
симости от характера и серьезности нарушения,
редакция либо публикует дополнение (erratum) к
статьe, либо, в случае серьезных нарушений, мо-
жет отозвать статью. В этом случае редакция пуб-
ликует сообщение об отзыве (retraction note). От-
зыв статьи означает, что версия статьи останется
на платформе для распространения журнала со
знаком “ОТОЗВАНА”, а объяснение причин от-
зыва дается в примечании.

По усмотрению редакции она может проин-
формировать о нарушении этических норм орга-
низацию, в которой работает автор(ы).


