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Уважаемые читатели журнала “Радиотехника и электроника”!

Выпуск данного номера журнала – результат
научной работы сотрудников одного из старейших
радиотехнических факультетов вузов Москвы,
преобразованного в Институт радиотехнических и
телекоммуникационных систем (РТС) “МИРЭА –
Российского технологического университета”.

7 сентября 2021 года Институт РТС празднует
50-летний юбилей непрерывной образовательной
и научно-практической деятельности в области
радиотехники и радиосвязи, радиоэлектронных
систем и радиоволновых технологий, спутнико-
вой картографии, радиолокации и радионавига-

ции, проектирования и производства радиоэлек-
тронных средств.

В основу профориентационной деятельности
института, как и всего университета в целом, зало-
жен основополагающий концептуальный принцип
взаимодействия “ВУЗ–базовая кафедра–базовое
предприятие”, что является актуальным для раз-
вития отраслевой экономики страны в целом. Ди-
намично развивающаяся структура Института
РТС насчитывает сегодня 11 внутренних кафедр и
10 базовых кафедральных подразделений, создан-
ных при отраслевых и академических научно-ис-
следовательских институтах, концернах, холдингах
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и передовых предприятиях оборонно-промыш-
ленного комплекса, и имеет самые передовые
учебно-научные мегалаборатории. Институт РТС
активно развивает научно-практическое и образо-
вательное взаимодействие с более чем 50 пред-
приятиями-партнерами радиоэлектронного сек-
тора, непрерывно расширяя индустриальное со-
трудничество.

Ежегодно Институт РТС открывает новые и
совершенствует действующие образовательные
программы подготовки инженерных кадров для

современного экономического сектора радиоэлек-
тронной отрасли страны. Научно-практический по-
тенциал профессорско-преподавательского состава
института сегодня обеспечивает непрерывную
подготовку высококлассных специалистов, работы
которых получают признание в России и на меж-
дународном научном пространстве.

Президент РТУ МИРЭА, академик РАН

А. С. Сигов
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Представлены матричные коэффициенты проекционных моделей полосковых линий, полученных
с использованием чебышевского базиса, в виде суммы бесконечных медленно и быстро сходящихся
рядов. Медленно сходящиеся ряды просуммированы и преобразованы в быстро сходящиеся степенные
ряды. Установлен диагональный характер матрицы коэффициентов, позволяющий получить асимпто-
тическое решение бесконечной системы линейных алгебраических уравнений. Приведены численные
результаты, подтверждающие эффективность использования полученных представлений для медленно
сходящихся рядов при построении проекционных моделей полосковых линий.

DOI: 10.31857/S0033849421090084

ВВЕДЕНИЕ
При построении проекционных моделей по-

лосковых линий различного типа (микрополос-
ковой, компланарной, щелевой и др.) граничная
задача электродинамики сводится к системе ин-
тегральных уравнений относительно плотности
тока на полосковых проводниках, или напряжен-
ности электрического поля в щелях. Решая ее
проекционным методом, получаем бесконечную
систему линейных алгебраических уравнений
(СЛАУ) относительно коэффициентов разложе-
ния плотности тока, или поля по выбранной си-
стеме базисных функций. Эта система решается
методом редукции и называется проекционной
моделью исходной электродинамической задачи.
Таким образом, процедура получения СЛАУ носит
формальный характер. Сходимость проекционных
разложений к точному решению задачи требует
специального исследования и доказательства. Ес-
ли строгое доказательство провести не удается, то
проводится численное исследование сходимости
от порядка СЛАУ. Точность решения и скорость
сходимости существенно зависят от выбора си-
стемы базисных функций и их числа – K, а также
от точности вычисления матричных коэффици-
ентов. В работе [1] при построении проекцион-
ной модели экранированной микрополосковой
линии впервые в качестве базисных функций ис-
пользованы полиномы Чебышева с весовыми
функциями, учитывающими в явном виде крае-
вые особенности решения. В [2] получено асимп-
тотическое решение бесконечной СЛАУ для мик-
рополосковой линии в многослойной диэлектриче-

ской среде, что позволило теоретически установить
быструю сходимость разложений плотности тока по
чебышевскому базису и возможность решения
бесконечной СЛАУ методом редукции. Для оди-
ночной полосковой линии порядок редуцирован-
ной СЛАУ – K не превышает пяти в широком
диапазоне изменения параметров. Но для дости-
жения высокой точности решения необходимо
также обеспечить высокую точность вычисления
матричных коэффициентов СЛАУ, представлен-
ных в виде медленно сходящихся рядов. При не-
посредственном их вычислении нужно учитывать
до 10 тысяч членов для одиночной линии, а для
близко расположенных связанных линий трудно
получить численные результаты с погрешностью
менее 1% даже при учете до 50 тысяч членов. Эф-
фективность проекционных моделей полосковых
линий можно существенно повысить путем улуч-
шения сходимости рядов для матричных коэф-
фициентов. В [1] изложена методика улучшения
сходимости этих рядов и получены выражения
для матричных коэффициентов в виде быстро
сходящихся рядов для экранированной микропо-
лосковой линии с симметричным расположением
полоскового проводника относительно боковых
стенок экрана. В настоящей статье получены ин-
тегральные представления для медленно сходя-
щихся рядов, через которые определяются
асимптотические выражения матричных коэф-
фициентов полосковых линий различного типа.
Эти представления позволяют преобразовать вы-
ражения для матричных коэффициентов в быст-
ро сходящиеся ряды и существенно повысить эф-
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фективность проекционных моделей полосковых
линий, построенных с использованием чебышев-
ского базиса.

1. ОБЩИЕ ВЫРАЖЕНИЯ ДЛЯ МАТРИЧНЫХ 
КОЭФФИЦИЕНТОВ ПРОЕКЦИОННЫХ 

МОДЕЛЕЙ ПОЛОСКОВЫХ ЛИНИЙ

При построении проекционных моделей по-
лосковых линий с использованием чебышевского
базиса матричные коэффициенты имеют вид

где  – известные коэффициенты, зависящие от
параметров линий,  при
четных значениях чисел k + n, 
при нечетных значениях чисел k + n,  – функ-

ция Бесселя, , , W – ширина

полосковых проводников или щелей, S – рассто-
яние между ними.

Представим выражение для матричных коэф-
фициентов в виде

(1)

где  – асимптотические выражения ко-
эффициентов  при .

Таким образом, выражения для матричных ко-
эффициентов проекционных моделей полосковых
линий различного типа, полученных с использо-
ванием чебышевского базиса, можно представить
в виде суммы двух бесконечных рядов, один из
которых быстро сходится (коэффициенты в круг-
лых скобках убывают как  при ), а вто-
рой, медленно сходящийся, определяется через
функции ,  и :

(2)

∞

=
= 

1
(α) ( α) ( α) (β),kn m k n m

m

A A J m J m f

mA
(β) 0.5(1 cos(2 β))mf m= ±

(β) 0.5sin(2 β)mf m=
( α)kJ m

πα
2

W
a

= ( )β α 1 S
W

= +

1

1

(α) ( ) ( α) ( α) (β)

( α) ( α) (β),

kn m m k n m
m

m k n m
m

A A A J m J m f

A J m J m f

∞
∞

=
∞

∞

=

= − +

+





mA C m∞ =
mA m → ∞

31 m m → ∞

(α)knR (α,β)knF (α,β)knE

1

1

1

1(α) ( α) ( α),

cos(2 β)(α,β) ( α) (

четные числа

–  четные числа

–  нечетные числа

α),

sin(2 β)(α,β) (

.

α) ( α),

kn k n
m

kn k n
m

kn k n
m

R J m J m
m

k n

mF J m J m
m

k n

mE J m J m
m

k n

∞

=

∞

=

∞

=

=

+ −

=

+

=

+







В [1] получено интегральное представление для
функции :

(3)

Используя интегральные представления для
функций Бесселя и их произведений, можно по-
лучить следующие интегральные представления
для функций  и  (см. Приложение):

(4)

(5)

Разлагая в (3) синус в степенной ряд и вычисляя
интеграл, получим разложение функции  в
быстро сходящийся степенной ряд [1], который
можно представить в виде
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Из полученных выражений видно, что ряд быстро сходится и при расчете функции  в нем до-
статочно учесть несколько первых членов. При больших размерах экрана (α  1) этот ряд близок к ну-
лю, и в этом случае при моделировании неэкранированных полосковых структур можно положить

Выражение (3') можно получить из выраже-
ния (3), полагая в нем . Полагая в
выражениях (4), (5)  и разлагая лога-

рифмы в степенные ряды, после интегрирования
получим следующие выражения для функций

 и при α  1:

2. ОПРЕДЕЛЕНИЕ 
МАТРИЧНЫХ КОЭФФИЦИЕНТОВ 

ПРОЕКЦИОННОЙ МОДЕЛИ 
КОМПЛАНАРНОЙ 

ПОЛОСКОВОЙ ЛИНИИ

Для компланарной полосковой линии, проек-
ционная модель которой построена в [3], медлен-
но сходящиеся ряды для матричных коэффици-

ентов определяются через функции Rkn(α),
Fkn(α, β) и Ekn(α, β) по формулам

(6)
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Поперечное сечение компланарной полоско-
вой линии показано на рис. 1.

Используя (3')–(5'), получим выражения для
функций , ,  в виде быстро
сходящихся рядов:

(7)

При больших значениях q + l = L бесконечные ря-
ды (4'), (5') близки к нулю и эти функции пред-
ставляются в виде

Отметим, что при больших значениях L быстро
сходящиеся ряды в выражениях (1) для матрич-
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ных коэффициентов близки к нулю, так как
функции Бесселя быстро убывают с ростом ин-
декса, когда индекс больше аргумента. Поэтому
при  ( ) близки к нулю функции Бес-
селя, а при  близки к нулю коэффициенты
в круглых скобках (они убывают, как ). Сле-
довательно, при больших значениях L матричные
коэффициенты СЛАУ определяются медленно
сходящимися рядами, для которых получены
представления в виде быстро сходящихся степен-
ных рядов (7).

Из (7') следует вывод о диагональном характе-
ре матрицы коэффициентов СЛАУ. В [2] получе-
но асимптотическое решение этой системы для
экранированной микрополосковой линии. Та-
ким же способом можно получить асимптотиче-
ское решение СЛАУ для компланарной и других
типов полосковых линий, из которого следует
быстрая сходимость разложений плотности тока
на полосковых проводниках по взвешенным по-
линомам Чебышева и возможность решения бес-
конечной системы уравнений методом редукции.
Порядок редуцированной системы 

, где  – число членов (четных и не-
четных) в разложении поперечной составляющей
плотности тока и 2L + 1 – продольной. Значение
числа L устанавливается путем анализа числен-
ных результатов при его изменении. В результате
расчетов основных электродинамических пара-
метров линий – коэффициента замедления и вол-
нового сопротивления, выполненных на персо-
нальном компьютере, установлено, что число L
зависит в основном от отношения  и при

 не превышает 2 в широком диапазоне из-
менения параметров. При  погрешность
расчета волнового сопротивления линии не пре-
вышает 0.1%. С уменьшением отношения 
число L увеличивается, и при  = 0.01 такая
точность достигается при L = 4. В результате про-
веденного исследования установлено, что значе-
ние числа L, обеспечивающего достаточно точное
решение СЛАУ, определяется из условия совпа-
дения результатов расчета функций ,

,  по формулам (7) и (7'). Это зна-
чение, как следует из формул (4'), (5'), зависит от
отношения . При уменьшении
отношения  сходимость степенных рядов
ухудшается и значение числа L увеличивается.

В табл. 1, 2 представлены результаты расчета
функций , ,  по формулам
(6) с использованием формулы (2) при различных
значениях числа членов – М, учитываемых в мед-
ленно сходящихся рядах. В последних столбцах
представлены результаты расчета этих функций
по формулам (7). Приведенные результаты под-

m Lα < 1α !

m Lα >
31 m

4 1K L= +
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(α,β)qlP (α,β)qlQ

tgβ 1 (1 )S Wα ≈ +
S W

(α,β)qlS (α,β)qlP (α,β)qlQ

Рис. 1. Поперечное сечение компланарной полоско-
вой линии: W – ширина полосковых проводников,
S – расстояние между ними, h – толщина подложки,
ε – относительная диэлектрическая проницаемость
подложки, b1 – расстояние от подложки до нижнего
экрана, 2a, b – размеры экрана; , ,

, .
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Таблица 1. Результаты расчета функций , ,  при , 

М 1000 2000 5000 10000 20000 50000

0.95529 0.96372 1.00431 1.01229 1.01765 1.02054 1.02285

0.05769 0.06243 0.02077 0.01502 0.00965 0.00652 0.00448

0.00097 0.00081 –0.01616 –0.1017 –0.00517 –0.00209 –0.00005

0.00688 0.06464 0.10593 0.11420 0.11959 0.12272 0.12477

0.00016 0.00894 0.01805 0.01032 0.00515 0.00205 0.00001

0.00000 0.00145 0.04062 0.05201 0.05732 0.06045 0.06250

0.10345 0.19542 0.22012 0.23142 0.23633 0.23932 0.24134

0.00715 0.03407 0.02077 0.01000 0.00516 0.00218 0.00016

0.00018 0.00260 0.01357 –0.00907 –0.00491 –0.00202 0.00000

0.00065 0.01446 0.06179 0.07334 0.07830 0.08130 0.08332

0.00002 0.00166 0.01713 0.00967 0.00498 0.00202 0.00000

0.00000 0.00021 0.02964 0.03971 0.04495 0.04797 0.05000

0.04559 0.0706 0.06490 0.06599 0.06584 0.06579 0.06578

–0.00353 0.00401 0.00064 –0.00058 –0.00047 –0.00043 –0.00042

–0.01330 –0.00653 –0.00049 –0.00139 –0.00122 –0.00117 –0.00116

–0.00108 –0.00685 –0.00073 0.00021 0.00009 0.00005 0.00004

(α,β, )qlS M (α,β, )qlP M (α,β, )qlQ M 0.1S h W h= = 100a h =

∞

00S

01S

02S

11S

12S

22S

11P

12P

13P

22P

23P

33P

01Q

02Q

11Q

12Q

Таблица 2. Результаты расчета функций , ,  при , 

М 1000 2000 5000 10000 20000 50000

1.01221 1.01759 1.0271 1.02170 1.02215 1.02225 1.02277

0.01502 0.00965 0.00652 0.00550 0.00499 0.00468 0.00448

–0.01018 –0.00517 –0.00209 –0.00106 –0.00055 –0.00025 –0.00005

0.11420 0.11959 0.12273 0.12375 0.12426 0.12455 0.12477

0.1032 0.00515 0.00205 0.00102 0.00051 0.00021 0.00001

0.05201 0.05733 0.06046 0.06148 0.06199 0.06229 0.06250

0.23142 0.23633 0.23932 0.24032 0.24083 0.24112 0.24134

0.00999 0.00516 0.00217 0.00117 0.00066 0.00036 0.00016

–0.00907 –0.00491 –0.00202 –0.00101 –0.00051 –0.00021 0.00000

0.07334 0.07831 0.08131 0.8231 0.08282 0.08311 0.08332

0.00967 0.00498 0.00202 0.00101 0.00051 0.00021 0.00000

0.03971 0.04495 0.04797 0.04898 0.04948 0.04979 0.05000

0.06597 0.06582 0.06577 0.06576 0.06576 0.06576 0.06576

–0.00058 –0.00047 –0.00043 –0.00042 –0.00042 –0.0042 –0.0042

–0.00139 –0.00122 –0.00117 –0.00116 –0.00116 –0.00116 –0.00116

0.00021 0.00009 0.00005 0.00004 0.00004 –0.00004 0.00004

(α,β, )qlS M (α,β, )qlP M (α,β, )qlQ M 1S h W h= = 100a h =

∞

00S

01S

02S
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23P
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01Q

02Q
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тверждают быструю сходимость разложений для
плотности тока по взвешенным полиномам Че-
бышева и медленную сходимость рядов (2). Ана-
лиз этих результатов позволяет выбрать значение
числа L, при котором обеспечивается достаточно
высокая точность ее решения. Из рассмотрения
полученных данных следует, что при 
значение числа L не превышает 2. Представлен-
ные результаты позволяют определить точность
расчета матричных коэффициентов СЛАУ, ис-
пользуя при их расчете медленно сходящиеся ря-
ды (2), и определить число M, обеспечивающее
требуемую точность. Это число зависит в основ-
ном от отношения  и для обеспечения по-
грешности 1…2% должно быть не менее .
Из приведенных результатов следует, что для до-
стижения малой погрешности (порядка 0.1%)
нужно учитывать более 10000 членов при

. Сходимость рядов зависит также от
необходимого числа L, которое увеличивается с
уменьшением расстояния S между проводниками
и трудно получить высокую точность для узких
близко расположенных полосковых проводников
даже при учете в рядах до 50 тысяч членов. Ска-
занное подтверждается результатами расчета вол-
нового сопротивления компланарной полоско-
вой линии, определяемого через мощность и ток,
которые представлены в табл. 3, 4. Параметры ли-
нии: a/h = 100, b/h = 50, b1/h = 25, ε = 9.6, f [ГГц] ×
× h [мм] = 10. Расчеты проводили при различных
значениях L. Установлено, что время счета при
больших значениях числа членов – M, учитывае-

1S W ≥

a W
10a W

100a W ≥

мых в медленно сходящихся рядах для матричных
коэффициентов, пропорционально M. При рас-
чете девяти точек частотных зависимостей коэф-
фициента замедления и волнового сопротивле-
ния оно составляет 10 с при М = 10000, L = 4 и
14 с при М = 10000, L = 5. При использовании
формул (7) оно не превышает 0.1 с.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Полученные в данной статье представления (3')–
(5') для функций, определяемых через медленно
сходящиеся ряды (2), позволяют преобразовать
выражения для матричных коэффициентов в
быстро сходящиеся ряды, что существенно со-
кращает время численной реализации алгорит-
мов расчета собственных волн полосковых линий
при высокой точности численных результатов.
Использование этих представлений позволяет су-
щественно повысить эффективность проекцион-
ных моделей полосковых линий различного типа
в многослойной диэлектрической среде с исполь-
зованием чебышевского базиса.

ПРИЛОЖЕНИЕ

Используя интегральные представления для
произведений функций Бесселя из работы
[4, формула (6.681 (10))] и функции Бесселя из ра-
боты [4, формулы (8.411 (2), (3))], представим
произведение функций Бесселя при четных и не-
четных значениях чисел  в видеk n+

Таблица 3. Волновое сопротивление компланарной полосковой линии при 

М 1000 2000 5000 10000 20000 50000

44.701 774.839 93.383 96.656 97.256 97.480 97.610

26.077 0.119 46.791 51.213 51.918 52.178 52.332

724.708 67.891 0.340 27.049 27.976 28.733 29.022

0.1W h =

∞

1S h =

0.1S h =

0.01S h =

Таблица 4. Волновое сопротивление компланарной полосковой линии при 

М L 1000 2000 5000 10000 20000 50000

– 50.488 51.169 51.430 51.497 51.525 51.533 51.560

– 26.864 27.775 28.526 28.660 28.735 28.770 28.813

3 5.623 13.684 17.940 18.863 18.955 19.113 19.219

4 0.912 10.295 17.718 18.812 18.905 19.064 19.161

5 0.776 9.419 17.159 17.830 17.874 17.958 19.142

1W h =

∞

1S h =

0.1S h =

0.01S h =

0.01S h =

0.01S h =
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(П.1)

(П.2)

Используя (П.1), (П.2), представим функции  и , определяемые медленно сходящими-
ся рядами (2), в виде

(П.3)

(П.4)

Используя при суммировании формулу из работы [4, (1.441 (2))]

приведем выражения (П.3), (П.4) к виду

(П.5)

(П.6)

Учитывая, что в формуле (П.6) натуральный логарифм можно представить в виде

получим следующее выражение для функции :

(П.7)

Путем алгебраических преобразований логарифмической функции в (П.5) приведем выражение для
функции  к виду

Учитывая, что

представим функцию  в виде

(П.8)

(П.9)
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Дополнена постановка задачи синтеза слоистых диэлектрических фильтров, рассмотренная в
предыдущих работах авторов и основанная на идеях П.Л. Чебышева. Включены принципиальные
для таких задач ограничения на допустимые для синтеза материалы слоев. Развит математический
аппарат, позволивший существенно упростить классический подход и вычислительные процедуры
для подобных задач с сохранением математической эквивалентности получаемых результатов.
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Впервые обоснован максимально широкий
подход к теории слоистых сред для случая кусоч-
но-непрерывной зависимости диэлектрической и
магнитной проницаемостей. Показано, что пред-
лагаемая постановка задачи синтеза приводит к
значительно более экономным по сравнению с
ранее известными вычислительным процедурам,
сохраняя неизменными все другие важнейшие
ограничения задачи синтеза.

1. БАЗОВЫЕ ПОЛОЖЕНИЯ 
СИНТЕЗА СЛОИСТЫХ 

ДИЭЛЕКТРИЧЕСКИХ ФИЛЬТРОВ
Теория синтеза слоистых диэлектрических

фильтров (СДФ) составляет существенный раздел
фундаментальной радиоэлектроники, так как в ее
современных приложениях, а также в оптике прак-
тически нет ни одного общезначимого устройства,
которое бы не имело в своем составе некоторого,
обычно достаточно большого, количества филь-
тров.

Построению СДФ посвящена обширная лите-
ратура (см., например, [1–13]). Обычно матема-
тическая постановка задачи синтеза использует
сильно нелинейный по основным параметрам зада-
чи функционал качества синтезируемой системы:

где κ – волновое число, R(κ) или T(κ) – энергети-
ческие коэффициенты соответственно отраже-
ния и пропускания слоистой диэлектрической
системы (СДС), реализующей фильтр.

Желаемое поведение энергетического коэф-
фициента отражения или пропускания в задан-
ной полосе волновых чисел  задается
спектральными характеристиками этого фильтра

 или , достаточно условно изображен-
ными на рис. 1а и 1б. Функции типа ,  в
данной работе будем называть идеалами для соот-
ветствующих физически реализуемых конкрет-
ным фильтром спектральных характеристик.

Качество проектируемой системы оценивает-
ся величиной разности между функциями  и

 [или  и  по норме линейного нор-
мированного пространства .

В данной работе, как и в [3] в качестве про-
странства сравнения с идеальными спектральными
характеристиками фильтра  выбрано
пространство  всех непрерывных на
фиксированном отрезке  функций с
нормой

Рассмотренная в [3] математическая поста-
новка задачи оптимального синтеза СДФ в смыс-
ле П.Л. Чебышева состоит в том, чтобы для задан-
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ного интервала волновых чисел [_1, _2] и задан-
ного идеала энергетического коэффициента
отражения  минимизировать функционал:

(1)

где электрические толщины  и импедансы 
всех слоев СДС.

По многим теоретическим и особенно практи-
ческим соображениям полезно дополнить поста-
новку задачи синтеза в смысле П.Л. Чебышева,
наложив дополнительные ограничения на элек-
тродинамические параметры задачи  и записав
математическую постановку задачи в виде

(2)

где электрические толщины  есть элементы про-
странства всех возможных электрических толщин

, а импедансы  слоев СДС есть элементы за-
данного параллелепипеда  из пространства
всех возможных импедансов  материалов сло-
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истых систем. С учетом реализуемости на практике
импедансы материалов слоев удовлетворяют
двойному неравенству: , 
где  – импедансы слоев, а  – порядок филь-
тра. Такую постановку задачи синтеза СДФ есте-
ственно называть задачей оптимизации в смысле
П.Л. Чебышева с ограничениями.

Определение. Идеал фильтра  будем
называть правильным на заданном интервале
волновых чисел , если он может быть на
этом интервале сколь угодно точно равномерно
приближен , реализуемыми СДС в
классе рассматриваемых. Это естественное тре-
бование корректности идеальных характеристик
формализуется в виде предположения о том, что

 [ ] принадлежит замыканию в метрике
 множества всех возможных коэффи-

циентов отражения (пропускания) СДС рассмат-
риваемого класса.

Тогда, как будет показано далее, вычислитель-
ная сложность функционала качества определяется
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Рис. 1. Идеал  (а) и  (б) для энергетического коэффициента отражения  и  соответственно полосо-
вого фильтра для интервала волновых чисел  с учетом переходных областей.
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дробно-рациональной структурой энергетического
коэффициента отражения от любой СДС данного
класса и может быть существенно уменьшена при
помощи эффективной процедуры построения
идеала не для сложных коэффициентов отраже-
ния или пропускания , а для квадра-
тичных профилирующих функций, введенных в
[1, 2, 14], что существенно упрощает анализ и ре-
шение соответствующих оптимизационных задач.

По сравнению с работами [1, 2, 14], в поста-
новку задачи синтеза в данной работе включены
принципиальные ограничения на допустимые
для задачи синтеза параметры материалов слоев.
Проведен представляющий самостоятельный ин-
терес анализ прямой задачи об описании всех воз-
можных в СДС с кусочно-непрерывными физиче-
скими параметрами плоских электромагнитных
полей с плоскостями постоянной фазы, парал-
лельными слоям СДС. Ранее в [1, 2, 14] подобный
анализ был проведен только для сред с кусочно-
постоянными параметрами.

В этой части работы особенно важен факт до-
казательства основного энергетического тождества
для СДС без потерь (17) (см. [1, 2, 14]), в отличие от
обычно постулируемой формы закона сохранения
энергии1:

(3)

Замечание. Доказанное в работе основное
энергетическое тождество для СДС без потерь
(17), эквивалентное в своей основе тождеству (3),
показывает, что все спектральные характеристи-
ки слоистых диэлектрических систем с кусочно-
непрерывными параметрами  
от координаты , отсчитываемой от поверхности
покрытия вглубь слоя, определяются исключи-
тельно величинами скачков функций 

 в точках  разрывов этих функций и со-
вершенно не зависят от “непрерывного” поведе-
ния этих функций между точками разрыва.

Более детально вычислительные аспекты
предлагаемого подхода к задачам синтеза полосо-
вых фильтров будут рассмотрены в наших следу-
ющих работах.

2. ПОСТАНОВКА ПРЯМОЙ ЗАДАЧИ

Пусть часть пространства  между двумя па-
раллельными плоскостями  и , расстояние
между которыми , , заполнена диэлектри-
ческой средой, параметры которой – диэлектри-
ческая и магнитная проницаемости – являются

1 Распространение результатов данной работы на анализ,
например “наклонного” распространения плоских волн в
СДС, как в [15] не представляет трудностей.
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кусочно-непрерывными функциями от коорди-
наты  оси  декартовой системы координат,
направленной по нормали от  к . Начало коор-
динат находится на плоскости :

с конечным, общим для обеих функций, числом
точек разрыва первого рода, которые будем обо-
значать , не заботясь о
том, какая из двух функций,  или  тер-
пит разрыв в точке . Интервалы непрерывности
обеих функций  и  будем обозначать

Пусть полупространство  слева от  заполнено
однородной средой с диэлектрической  и магнит-
ной  проницаемостями, а полупространство 
справа от  – однородной средой с проницаемо-
стями  и .

Прямая задача о распространении плоских
электромагнитных волн в пространстве , за-
полненном слоистым диэлектриком, состоит в
описании класса всех возможных плоских элек-
тромагнитных полей в определенной выше СДС:
требуется, во-первых, указать количество свобод-
ных параметров, определяющих все возможные в
указанной системе электромагнитные поля, и,
во-вторых, определить коэффициенты отражения и
пропускания от СДС  слева и справа от нее.

Известно (см., например, [9]), что комплекс-
ные амплитуды векторов электрической и маг-
нитной напряженностей

плоского электромагнитного поля (зависимость
от времени – ) с волновым вектором ,
параллельным оси  внутри каждого интервала
непрерывности  функций  и , удовле-
творяют системе дифференциальных уравнений,
записанной в матричной форме, которые получа-
ются для плоских волн из общих уравнений
Максвелла:

(4)

Кроме того, на каждой плоскости  раз-
рыва коэффициентов  или  должны вы-
полняться вытекающие из уравнений Максвелла
электродинамические граничные условия, совпа-
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дающие в нашем случае  условиями непрерывно-
сти амплитуд электрического и магнитного полей:

(5)

где  и  – пределы слева и справа в
точках разрыва , коэффициентов

 или  уравнений Максвелла.

Всевозможные плоские электромагнитные
поля рассматриваемого выше типа слева и справа
от СДС  (в полупространствах ) определя-
ются уравнением (4) с постоянными коэффици-
ентами  слева от плоскости  и  – справа
от .

Поэтому в полупространствах  общее реше-
ние системы (4) имеет вид

где величины, помеченные индексами минус и ,
относятся к плоской волне, распространяющейся
в  к плоскости π, а с индексами минус и  соот-
ветствуют плоской волне, распространяющейся в

 от плоскости π2.

Аналогично этому в (4) все величины, поме-
ченные индексами  и , относятся к плоской
волне, распространяющейся в  от плоскости

, а с индексами  и  соответствуют плоской

волне, распространяющейся в  к плоскости .

Замечание. Вектор Пойнтинга  для

волны в , распространяющейся к плоскости ,

равен , а для распространяющейся от ,

равен . Аналогично, вектор Пойнтинга
для волны в , распространяющейся к плоско-

сти , равен , а для распространяю-

щейся от  равен .

2 В физической литературе для волны, распространяющейся
к какой-либо плоскости, обычно применяется термин
“падающая” (на эту плоскость) волна, а для волны, рас-
пространяющейся от плоскости – термин “отраженная”
(от этой плоскости) волна.
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Общее решение уравнений (4) в  в вектор-
но-матричной записи имеет вид

(6)

где . При этом

(7)

В (6) и (7) введены обозначения:  – собствен-
ные значения и  – собственные векто-

ры матриц  для полупространств , имеют вид

где  . Таким образом, в

соответствии с (5) на плоскостях  и  справед-
ливы равенства  и .

3. ОСНОВНЫЕ СВОЙСТВА
ПРЯМОЙ ЗАДАЧИ

Лемма. Матрицы  обладают свойством:

(8)

Доказательство леммы проводится перемноже-
нием нужных матриц.

Для произвольного решения  (4) рассмот-
рим квадратичную форму:

(9)

Лемма (основная). Для произвольного решения
 системы уравнений (4) на всяком интервале

непрерывности ее коэффициентов ,
квадратичная форма (9) сохраняет постоянное
значение:

(10)
Доказательство. Производная от квадратичной
формы (7) с учетом уравнений (4) тождественно
равна нулю на всяком интервале непрерывности 
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коэффициентов системы уравнений (4) в силу
тождества:

4. АМПЛИТУДНАЯ ПАРАМЕТРИЗАЦИЯ 
ПРЯМОЙ ЗАДАЧИ

Для решения прямой задачи используем пред-
ставление решения (4) с начальным условием

 на всяком интервале :

(11)

где

– фундаментальная матрица, столбцы которой  и
 образуют фундаментальную систему реше-

ний (4) на ,

– постоянный на  вектор коэффи-
циентов – комплексных амплитуд “волн”  и .

Чтобы получить представление (11), достаточно
решить матричное дифференциальное уравнение

(12)

с начальным условием:

(13)

Далее рассмотрим два разных представления фун-
даментальных матриц  в (12), ,
отвечающих разным начальным условиям (13).
Во-первых, будем говорить про “тригонометри-
ческое” представление (t-представление)3, когда

, где  – единичная матрица, и, во-вто-
рых, про “экспоненциальное” представление
(e-представление), когда

(14)

а  – величина импеданса в правом конце
.

3 Фундаментальная матрица для t-представления была на-
звана Абеле характеристической матрицей j-го слоя [9, c. 85].
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В силу тождества (10) и нужного начального
условия (13) на интервале :

(15)

Из этих тождеств следует невырожденность матриц
 для всякого  из ,

а также выражения для постоянных векторов :

(16)

Представления (15) аналогичны представлению (8)
для всякого  из .

Используя первое из тождеств (13) и непрерыв-
ность электромагнитного поля в каждой точке раз-
рыва коэффициентов уравнений (4), получим ос-
новное энергетическое тождество, показывающее
сохранение направления и величины потока энер-
гии электромагнитного поля слева от СДС  и
справа от нее:

(17)

Из последнего тождества видно, что решение
прямой задачи для  зависит от двух произволь-
ных постоянных, в качестве которых можно взять

 или .
При интерпретации решения прямой задачи

как задачи о распространении плоской электро-
магнитной волны через слоистую систему  слева
направо удобно выбрать произвольные постоян-
ные в виде

(18)
где второе условие – отсутствие отражения на ,
а первое – нормировка “по прохождению” вол-
ны, прошедшей через СДС  с кусочно-непре-
рывными параметрами.

С учетом указанного выбора свободных пара-
метров тождество (17) примет вид

(19)

где  из которого вытекает ряд важных

следствий для рассматриваемых полей: 

, т.е. оценка величины  снизу:

, в силу которой для всех  обязатель-
на конечность энергетических коэффициентов
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отражения слева от СДС и пропускания справа от
СДС с кусочно-непрерывными физическими па-
раметрами:

(20)

и, как следствие этого и (17), оказывается обосно-
ванным тождество (3).

Подстановка решений (12) в условия непре-
рывности (5) приводит к основной системе урав-
нений (см. [1, 2, 14]) относительно амплитуд

прямой и обратной волн  в -м слое

:

где  отвечает индексу минус, а  ин-
дексу плюс в предыдущем тексте.

Определение. При распространении волны сле-
ва направо будем называть профилирующими
функциями следующие функции от волнового
числа :

Эти функции, а также аналогичные им при рас-
пространении волны справа налево, являются
функционалами от кусочно-непрерывных пара-
метров СДС . В силу (17), будет справедливо
тождество

Замечание. При интерпретации решения прямой
задачи, как задачи о распространении плоской
электромагнитной волны через слоистую систему
справа налево, удобно выбрать произвольные по-
стоянные в (14) в виде  где первое
условие означает отсутствие отражения на , а
второе – нормировку “по прохождению” волны,
прошедшей через кусочно-непрерывную СДС.

С учетом указанного ыбора свободных пара-
метров и изменения знаков тождество (17) примет
вид

(21)
из которого, как и выше, вытекает ряд следствий для

рассматриваемых полей: , т.е.

оценка величины  снизу: , в си-
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лу которой для всех κ следует не обращение в

нуль: , и вытекающая из этого факта ко-
нечность энергетических коэффициентов отра-
жения справа от СДС и пропускания слева от
СДС с кусочно-непрерывными физическими па-
раметрами:

Следствием этих обозначений и (17) выступает
обоснование тождества (2), которое, как и при
распространении волны слева направо, позволя-
ет в случае правильных идеалов для коэффициен-
тов отражения (пропускания) обосновать переход
от стандартных постановок задач синтеза к их эф-
фективным постановкам.

5. ОБОСНОВАНИЕ ПЕРЕХОДА 
К ЭФФЕКТИВНЫМ ПОСТАНОВКАМ

ЗАДАЧ СИНТЕЗА

Лемма. Если идеальные спектральные характе-
ристики  и  связаны между собой соот-
ношением , то оба идеала могут
быть правильными только одновременно.

Лемма. Если хотя бы один из идеалов 
или  имеет представление
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, а  – идеал для профилирующей функ-
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остальных идеалов из перечисленных.
Формулы пересчета идеала для стандартного

коэффициента отражения  в идеалы для
профилирующих функций  и  таковы:

(22)
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нужно использовать модуль непрерывности
функции

производная которой на  монотонно спа-

дает от  до нуля, с заменой ее аргумента
 на , а ее значений  на .

6. ЗАПИСЬ УПРОЩЕННОЙ ПОСТАНОВКИ 
ЗАДАЧИ СИНТЕЗА ПО П.Л. ЧЕБЫШЕВУ
Задача оптимального синтеза СДФ в смысле

П.Л. Чебышева (1) для энергетического коэффици-
ента отражения в силу тождества (3) полностью эк-
вивалентна такой же задаче для энергетического
коэффициента пропускания, если .
Аналогично, в силу (17) эквивалентны между со-
бой задачи оптимального синтеза для каждой из
профилирующих функций .

Тождество

(23)

позволяет дать простую двухстороннюю оценку
для функционала задачи (1) через аналогичные
функционалы для профилирующих функций:

(24)

где , , что позволяет го-
ворить об эквивалентности (1) и существенно бо-
лее простой задачи:

Аналогичный переход от (24) к его аналогу:

где  – фиксированная весовая
функция для равномерной метрики, позволяет
говорить об асимптотической (при ) эк-
вивалентности задачи (1), аналогичной “весо-
вой” задаче для профилирующей функции .

Замечание. Неравенства (24) и следующее за
ним, справедливы для всех  из пространств

,  соответственно и, следовательно, спра-
ведливы при замене пространства  на его под-
множество – параллелепипед .

Таким образом, задача оптимального синтеза
СДФ в смысле П.Л. Чебышева с ограничениями (2)
для энергетического коэффициента отражения или
пропускания в силу тождества (3), с учетом прове-
денных выше рассуждений, эквивалентна такой же
задаче для профилирующих функций.

ВЫВОДЫ
Проведен анализ прямой задачи о распростра-

нении плоских электромагнитных волн в слои-
стой среде в пространстве  с кусочно-непре-
рывными физическими параметрами  и ,
являющийся единственно надежной основой для
постановки и решения всех возможных оптими-
зационных и обратных задач, связанных с этой
тематикой. При указанных предположениях,
установлены основные для всей теории слоистых
сред тождества (19) и (23).

Приведены явные формулы пересчета для
“идеалов” энергетических коэффициентов отра-
жения и пропускания в “идеалы” для профилиру-
ющих функций.

Обоснована эквивалентность традиционных
постановок задач синтеза слоистых диэлектриче-
ских фильтров по их “желаемым” спектральным
характеристикам типа энергетических коэффи-
циентов отражения и пропускания, названных в
работе “идеалами” для соответствующих спектраль-
ных характеристик, значительно более простым по
структуре функционалам – задачам синтеза по
“идеалу” для профилирующих функций.

Сформулированы принципиально новые по-
становки задач синтеза полосовых фильтров при
помощи идеалов для профилирующих функций с
учетом практических ограничений на импедансы
слоев реализующих фильтры СДС.
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ВВЕДЕНИЕ

В силу важности задачи повышения эффектив-
ной угловой разрешающей способности систем во
многих странах внедряются методы обработки сиг-
налов, позволяющие достигать сверхразрешения.
Для их успешной работы, в том числе для популяр-
ных MUSIC [1], ESPRIT [2] и других [3] обычно
требуется обеспечить отношение сигнал/шум
(ОСШ) не ниже 20…25 дБ. Большинство упомяну-
тых методов позволяют получать решения одно-
мерных задач. Их обобщение на двумерные задачи
существенно усложняет алгоритмы, резко повыша-
ет время обработки сигналов. В итоге быстродей-
ствие алгоритмов на основе этих методов недоста-
точно для работы в режиме реального времени.

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ

Ставится задача восстановления изображения
источника сигналов со сверхразрешением при
меньших ОСШ, чем большинство известных ме-
тодов, и с быстродействием, позволяющим ра-
диолокационным системам (РЛС) работать в ре-
жиме реального времени.

Пусть в области обзора угломерной системы
находится исследуемый объект с конечными уг-
ловыми размерами. Задана диаграмма направ-
ленности (ДН) антенной системы f(α, ϕ) и угло-
вая зависимость огибающей выходного сигнала
U(α, ϕ), полученная при сканировании области
по углам α и ϕ. Требуется найти с возможно боль-
шим разрешением угловое распределение ампли-
туды отраженного объектом сигнала I(α,ϕ).

Принятый сигнал может быть представлен в
виде линейного интегрального уравнения (ИУ)
Фредгольма первого рода типа свертки:

(1)

где Ω(α, ϕ) – угловая область расположения ис-
точника.

Из трех условий корректности задач по Адама-
ру (существование решения, его единственность,
устойчивость) уравнение (1) не удовлетворяет
второму и третьему условиям. Таким образом,
рассматриваемая задача относится к классу об-
ратных и является некорректной.

2. АЛГЕБРАИЧЕСКИЕ МЕТОДЫ РЕШЕНИЯ
Для решения поставленной обратной задачи

предлагаются методы и алгоритмы цифровой об-
работки сигналов, которые можно назвать алгеб-
раическими [4]. Представим искомое решение
I(α, ϕ) в виде разложения по полной системе ор-
тонормированных в области Ω функций gm(α, ϕ) с
неизвестными коэффициентами bm:

(2)

Если размеры области Ω по каждой из координат
равны ширине ДН 2θ0.5, то число используемых
в (2) функций gm(α, ϕ) определяет искомую сте-
пень сверхразрешения.

Подстановка представления (2) в (1) позволяет
провести параметризацию обратной задачи, т.е.

( , ) ( ', ') ( ', ') ' ',U f I d d
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свести задачу поиска неизвестной функции I(α, ϕ) к
задаче поиска набора коэффициентов bm:

(3)

Коэффициенты bm, m = 1, 2, …, N, обычно находят
из условия обеспечения минимума среднеквадра-
тичного отклонения (3) от принятого сигнала
U(α, ϕ). В итоге задача сводится к решению систе-
мы линейных алгебраических уравнений (СЛАУ):

(3)

где область Θ – телесный угол, в пределах которо-
го ОСШ достаточно для получения устойчивых
решений. Обычно размер области Θ превышает Ω.

Числа обусловленности матриц в (3), как по-
казывают численные эксперименты на моделях, с
увеличением N быстро возрастают, и устойчивость
решений резко – экспоненциально – падает.

В силу этого для достижения предельного для
каждой решаемой задачи углового разрешения
строится итерационный процесс, основанный на
последовательном увеличении числа используе-
мых функций в (2), вплоть до некоторого Nmax,
при котором еще удается получить устойчивое ре-
шение [5].

В силу ограниченности числа используемых
функций в (2) степень близости получаемого
приближенного решения к истинному в значи-
тельной степени зависит от выбранной системы
функций gm(α, ϕ) [6]. Поэтому выбор системы
функций следует осуществлять на основе предва-

1
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рительных представлений о характеристиках це-
лей. Например, при наблюдении целей с угловыми
размерами, близкими к точечным, эффективно
использование ступенчатых функций, при дистан-
ционном зондировании поверхностей с плавны-
ми изменениями амплитуды отражаемого сигна-
ла – системы гладких функций, при зондирова-
нии поверхностей, содержащих включения в
виде “блестящих точек” удобно применять вей-
влеты [7].

Хорошо известно, что использование априор-
ной информации о решении обратных задач зна-
чительно повышает их устойчивость. Для рассмат-
риваемых задач такой информацией может быть, в
частности, расположение, размер и форма обла-
сти расположения источника, тип углового рас-
пределения амплитуды излучаемого источником
сигнала, количество отдельных целей в составе
сложной цели и их характеристики отражения и т.д.

Алгебраические методы позволяют достаточно
полно реализовать априорную информацию о ре-
шении в виде выбираемой для построения реше-
ния последовательности функций, выбора раз-
мера и формы области Ω, введения дополнитель-
ных условий при построении решения [8]. Ряд
типов одномерных задач такого рода рассмотрен
в работе [9].

На рис. 1а, 1б приведены примеры решений
двумерных задач. Рассматривалась эквидистант-
ная антенная решетка (АР) из 19 × 19 элементов с
расстояниями между ними d = 0.7λ (λ – длина
волны). В качестве систем двумерных функций
были использованы разделимые системы.

Приближенное решение задачи искали в виде

(4)

Конкретный выбор функций gn(α)gm(ϕ) основы-
вался на априорной информации о цели. Так, в
задаче, решение которой показано на рис. 1а,

,
1 1

( , ) ( ) ( ).
N N

n m n m
n m

I b g g
= =

α ϕ ≅ α ϕ

Рис. 1. Малоразмерные источники (а) и плавно неоднородный источник (б).
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предварительно было известно, что источник сиг-
налов представляет собой групповую цель, состоя-
щую из нескольких малоразмерных источников,
которые не разрешались при прямом наблюдении.
Это предопределило выбор в качестве системы
функций в (4) функций, близких к дельта-функци-
ям, расположенным на различных расстояниях
друг от друга.

По горизонтальным осям в декартовой систе-
ме координат на этом и последующих рисунках
отложены углы, отсчитываемые от нормали к
плоскости АР. По каждой из осей α и ϕ углы из-
меняются в пределах ширины ДН: от –θ0.5 до θ0.5.
В виде сетчатых поверхностей на рис. 1а и 1б при-
веден исследуемый сигнал U(α, ϕ). Решение, по-
лученное на основе выражений (3), (4), позволи-
ло правильно определить количество объектов и
их местоположение. Амплитуды отраженных сиг-
налов найдены с погрешностью в пределах 5…7%.
Уровень достигнутого сверхразрешения превы-
сил критерий Рэлея в три–пять раз.

На рис. 1б представлено решение задачи о ди-
станционном зондировании при использовании
априорной информации о плавно меняющейся
амплитуде сигнала, отраженного подстилающей
поверхностью. В этом случае в представлении (4)
применялись тригонометрические функции.

Полученное решение позволило разрешить
все объекты и практически точно найти их распо-
ложение. Интенсивности были определены с не-
большой ошибкой, составившей около 5%. До-
стигнутое эффективное разрешение по каждой из
осей в четыре раза превысило критерий Рэлея.
При повышении уровня шума степень достигае-
мого углового сверхразрешения снижалась. По-
лучить решение со сверхразрешением оказалось
возможным до ОСШ q ≅ 16 дБ, т.е. при большем
уровне шума, чем многие другие известные мето-
ды [10].

3. МОДИФИКАЦИИ АЛГЕБРАИЧЕСКИХ 
МЕТОДОВ РЕШЕНИЯ

С использованием различных особенностей
решаемых задач возможно дальнейшее повыше-
ние достигаемой степени сверхразрешения.

3.1. Ортогонализация функций и их образов
Устойчивость решений СЛАУ повышается, ес-

ли функции ψm из (3) ортогональны в области Θ.
В этом случае все искомые коэффициенты нахо-
дятся непосредственно из каждого из уравнений в
СЛАУ (3).

Возникает задача выбора системы таких орто-
нормированных в области Ω функций gm, образы
которых χm в области Θ являются ортогональными.
Такими функциями для совпадающих областей Ω

и Θ являются собственные функции ИУ. Если же
область Θ превышает Ω, то система функций может
быть построена на их основе, например, с помощью
процедуры ортогонализации Грамма–Шмидта.

Однако собственные числа исследуемого
ИУ (1) близки к 0, и численный поиск собствен-
ных функций ИУ приводит к неустойчивым ре-
шениям. Численные эксперименты показали, что
начиная с третьей, а иногда и со второй собствен-
ной функции их поиск сводится к решению менее
устойчивых задач, чем прямое решение СЛАУ (3).

В работе [8] для одномерного случая предложен
другой подход к решению задачи одновременной
ортогонализации функций gm и их образов χm, на-
званный двойной ортогонализацией. Обобщение
метода на двумерные разделимые системы функ-
ций не представляет сложности. При низких ОСШ,
как показали численные эксперименты, эта мо-
дификация алгебраического метода предпочти-
тельнее прямого решения СЛАУ (3).

3.2. Симметризация задачи
Увеличение размерности СЛАУ (3) позволяет

увеличивать степень сверхразрешения, но одно-
временно снижает устойчивость решений. Суще-
ствует, однако, возможность в некоторых случаях
повысить сверхразрешение, не повышая размер-
ность СЛАУ.

Введем понятие двойной четности функции. В
силу линейности задачи всегда возможно пред-
ставить принятый сигнал U в виде суммы четырех
составляющих различной четности вида Uo,o, Ue,o,
Uo,e и Ue,e:

(5)

Тогда исходная задача распадается на четыре за-
дачи поиска составляющих решение I функций
двойной четности Io,o(α, ϕ), Ie,o(α, ϕ) и пр. В итоге,
общее решение всей задачи – суперпозиция ре-
шений всех четностей:

(6)

Если для каждой из задач удается получить устой-
чивое решение при размерности СЛАУ N × N, т.е.
при использовании N функций, то итоговое сум-
марное решение содержит 4N функций. Таким
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образом, разрешение по каждой из координат
(α, ϕ) удваивается без снижения устойчивости.

На рис. 2а, 2б показано решение задачи о вос-
становлении изображений плавно неоднородных
источников. В отличие от задачи, показанной на
рис. 1б, амплитудные значения сигналов источ-
ников различаются более чем в три раза. Простое
следование решению задачи (2), (3) не позволило
разрешить объекты. Симметризация задачи на
основе выражений (5), (6) дала возможность по-
лучить радиоизображение источников со сверх-
разрешением.

На рис. 2а показано истинное угловое распре-
деление амплитуды отражаемых сигналов. На
рис. 2б приведено полученное решение на основе
симметризации. В виде сетчатой поверхности по-
казан принимаемый сигнал U(α, ϕ). Решение
практически точно воспроизвело форму ампли-
тудного распределения и с ошибкой 5…10% зна-
чения максимумов.

Симметризация оказывается эффективной не
для всех задач, а только если исходный принятый
сигнал U не обладает симметрией.

3.3. Двухлучевой метод

При использовании цифровых антенных ре-
шеток (ЦАР) излучение и прием зондирующих
сигналов может проводиться двумя независимы-
ми сканирующими лучами. Тогда связь между
принятым сигналом и его источником выражает-
ся в виде интеграла типа свертки от четырех пере-
менных, соответствующих положению передаю-
щего (α, ϕ) и приемного (β, γ) лучей:

(7)

Ω

α ϕ β γ =

= α − α ϕ − ϕ β − α γ − ϕ α ϕ α ϕ

( , , , )

( ', ') ( ', ') ( ', ') ' ' .

U

f f I d d

Поскольку ДН ЦАР может быть выражена в виде
конечной суммы, то (7) оказывается ИУ с вырож-
денным ядром. Известно, что число собственных
функций такого ИУ, K, конечно и степень достижи-
мого уровня сверхразрешения определяется чис-
лом K.

Существенное отличие (7) от (1) состоит в том,
что число собственных функций (7) вдвое боль-
ше. Это свидетельствует о потенциальной воз-
можности получить большее разрешение двухлу-
чевым методом.

Для получения результатов, выражаемых с по-
мощью (7), необязательно физически проводить
сканирование приемным лучом. При каждом уг-
ловом положении передающего луча прием сигна-
ла реально осуществляется отдельными элемента-
ми ЦАР. Принятые каждым элементом сигналы
можно далее в цифровой форме складывать с раз-
личными фазовыми сдвигами, что эквивалентно
сканированию. Таким образом, процесс скани-
рования заменяется обработкой сигнала по спе-
циальным алгоритмам.

Наиболее перспективным методом обработки
сигнала (7) представляется предварительное ин-
тегрирование по углам сканирования приемной
антенны (β, γ) ∈ Θ. В этом случае получим

(8)

Выражение J(α, ϕ) в (8) эквивалентно I(α, ϕ) в (1).
Следовательно, поиск J(α, ϕ) может быть прове-
ден с помощью всех изложенных выше методов и
алгоритмов. Интеграл в выражении для J(α, ϕ)
легко берется и в итоге получаем искомую зави-
симость I(α, ϕ).
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Рис. 2. Истинный (а) и восстановленный (б) источники.
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Устойчивость решений систем на основе (8)
увеличивается. Метод требует большего времени
для обработки сигналов, но позволяет получать
адекватные решения при низких ОСШ [11, 12].

3.4. Итерационный метод поиска 
и применения априорной информации

Поскольку использование априорной инфор-
мации об источнике сигналов позволяет повы-
сить устойчивость решений, предлагается новая
методика, основанная на поиске “скрытой”, т.е.
априори неизвестной информации об источнике
сигналов. Поиск такой информации осуществля-
ется в ходе итерационного процесса. На каждом
шаге процесса последовательно выявляются и
уточняются “скрытые” характеристики источника,
к которым относятся угловые размеры всего объ-
екта и его составляющих, тип углового распреде-
ление интенсивности сигнала, контуры границ
областей с равной интенсивностью и т.д. На сле-
дующем шаге поиска решения полученная новая
информация об объекте используется в качестве
априорной.

Один из путей использования этой информа-
ции − оптимизация набора функций для пред-
ставления решения. Поскольку число функций
Nmax при представлении (2) ограничено появле-
нием неустойчивых решений, важно отобрать
Nmax конкретных функций из используемой си-
стемы, которые наилучшим образом представят
решение.

Метод селекции функций основан на интел-
лектуальном анализе получаемых приближенных
решений. В частности, если полученное прибли-
женное решение показывает, что найденная об-
ласть расположения источника Ωn меньше предва-
рительно введенной области Ω, то следует искать
решение в этой меньшей области путем введения

новой системы функций, ортогональных в новой
области Ωn. Тогда при том же числе используемых
функций достигается лучшее разрешение.

В качестве примера эффективности оптимиза-
ции функций на рис. 3а и 3б показаны решения
одной и той же задачи. На рис. 3а показано реше-
ние с наилучшим достигнутым разрешением при
использовании системы ступенчатых функций во
всей области Ω. На следующем этапе вместо Ω
была выбрана новая двухсвязная область Ωn, най-
денная как приближенное решение, показанное
на рис. 3а. В итоге полученное решение (см.
рис. 3б) обеспечило разрешение всех отдельных
объектов групповой цели и их хорошую локализа-
цию, близкую к истинному положению объектов.
Достигнутое разрешение в пять раз превысило
критерий Рэлея.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Разработанная методика анализа и цифровой

обработки сигналов позволяет получать прибли-
женные радиоизображения объектов с угловым
сверхразрешением, превышающим критерий
Рэлея в два–восемь раз при отношении сигнал–
шум 12…20 дБ. Достигнутые значения ОСШ суще-
ственно ниже, чем у известных методов [13]. Быст-
родействующие алгоритмы позволяют использовать
методику в режиме реального времени.
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Исследованы характеристики выходного тракта плазменного релятивистского СВЧ-генератора
(ПРГ). Получена зависимость диаграммы направленности (ДН), коэффициента направленного
действия (КНД) и передаточная характеристика от частоты в диапазоне 3…10 ГГц. Найдено значи-
тельное изменение формы ДН и увеличение КНД с ростом частоты и хорошее согласование пере-
даточной характеристики в широком диапазоне частот. Показано, что в рассматриваемой системе
вывода излучения необходимо осуществлять оптимальный выбор рабочей частоты ПРГ на основе
компромисса между высоким значением КНД и искажением формы диаграммы направленности.
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ВВЕДЕНИЕ

Одной из важнейших задач для современной
радиотехники является создание сверхшироко-
полосных устройств, которые могли бы стабильно
функционировать в широком диапазоне частот
при сохранении большой мощности СВЧ-излу-
чения. Такими устройствами, в частности, явля-
ются плазменные релятивистские СВЧ-генера-
торы (ПРГ) [1–9]. Особенностями ПРГ являются
больший диапазон рабочих частот (от 2 до 25 ГГц),
высокая мощность сигнала (50…100 МВт), воз-
можность работы в режиме генерации одиночного
импульса или в частотно-периодическом режи-
ме, в режиме генерации монохроматического или
широкополосного излучения. Для такого типа ге-
нератора актуальной задачей является проектиро-
вание и изучение характеристик его выходного
тракта, состоящего из рупорной антенны и преоб-
разователя мод. Целью данной работы было полу-
чение характеристик выходного тракта с помощью
численного моделирования для проектирования
оптимального выходного тракта. Такие генераторы
могут работать в различных режимах [3, 6]:

– генерации одиночного импульса,
– частотно-периодическом,
– генерации монохроматической волны,
– генерации широкополосного сигнала.

Схема ПРГ с инверсной конфигурацией пред-
ставлена на рис. 1 [2]. Работа ПРГ основана на че-
ренковском взаимодействии релятивистских элек-
тронных пучков (РЭП) с медленной плазменной
волной, в результате трубчатый РЭП передает энер-
гию медленной плазменной волне, возникающей на
трубчатой плазме. При черенковском взаимодей-
ствии в ПРГ, если скорость пучка равна фазовой
скорости волны и длина волны специально подо-
брана, то возможна передача энергии от пучка к
волне, вследствие чего в плазменном коаксиаль-
ном волноводе появляются медленные плазмен-
ные волны Е01, Е02 и т.д. В текущих экспериментах
используется мода Е01. СВЧ-излучение возникает
при плотности плазмы, превышающей пороговое

УДК 621.372.825;621.372.814;537.86;533.9

АНТЕННО-ФИДЕРНЫЕ
СИСТЕМЫ

Рис. 1. Схема ПРГ инверсной конфигурации: 1 –
взрывоэмиссионный катод, 2 – РЭП, 3 – соленоид,
4 – коаксиальный волновод, 5 – рупор, 6 – источник
плазмы, 7 – плазма, 8 – ограничитель плазмы.
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значение. При работе генератора с трубчатой гео-
метрией РЭП и плазменного волновода в выход-
ном коаксиальном волноводе возбуждается мода
ТЕМ. Для вывода полученного излучения в от-
крытое пространство возникает необходимость
преобразовывать получаемую в генераторе моду
ТЕМ коаксиального волновода в моду Н11 кругло-
го волновода. Поэтому в качестве фидера для ру-
порной антенны используется выходной преобра-
зователь мод. Конусообразная рупорная антенна с
описанным выше фидером позволяет выводить
СВЧ-излучение ПРГ в открытое пространство с до-
статочно низким коэффициентом отражения [9].

1. ОБЪЕКТЫ ИССЛЕДОВАНИЯ

В данной работе совместно моделировались
преобразователь типов волн, рассмотренный в
работе [10], и рупорная антенна в виде конуса.
Для начала подробно опишем объекты исследо-
вания.

Используемый в настоящее время в выходном
тракте ПРГ преобразователь волны ТЕМ в волну
Н11 имеет довольно простое конструкционное ис-
полнение и представляет собой плавный переход
из коаксиального волновода в круглый. Переход
осуществляется посредством плавного соедине-
ния внутреннего проводника коаксиального вол-
новода, идущего из рабочей области генератора, с
внешним проводником. Данное соединение осу-
ществляется под углом 15° между трубкой внутрен-
него проводника и стенкой внешнего проводника,
как показано на рис. 2. Далее стенка внешнего про-
водника коаксиального волновода используется
уже в качестве стенки круглого волновода.

После преобразователя в выходном тракте
ПРГ идет рупорная антенна – устройство, выво-
дящее полученное в ходе работы СВЧ-излучение
в открытое пространство.

Рупорные антенны находят широкое примене-
ние в СВЧ-диапазоне волн как самостоятельные ан-
тенны, как облучатели линз и зеркал и как элементы
фазированных антенных решеток (ФАР) [11].

Волноводно-рупорные антенны обладают сле-
дующими достоинствами: простотой конструк-
ции, высоким КПД, хорошим согласованием с
питающим фидером (для конического рупора Kc =
= 1.1…1.2).

Практически рабочая полоса частот рупорной
антенны ограничивается полосой питающего ее
волновода и составляет около 100%. Однако ши-
рокое применение рупорных антенн ограничен-
но их существенным недостатком: при больших
значениях коэффициента направленного дей-
ствия (КНД) (Dmax > 100) рупоры получаются гро-
моздкими.

В данной работе рассматривается коническая
рупорная антенна длиной 330 мм и диаметром
раскрыва 200 мм (см. рис. 2).

2. ЧИСЛЕННАЯ МОДЕЛЬ.
РЕЗУЛЬТАТЫ ЧИСЛЕННОГО 

МОДЕЛИРОВАНИЯ И ОБСУЖДЕНИЕ

Для выполнения поставленной выше задачи был
использован программный комплекс COMSOL
Multiphysics, который представляет собой широ-
ко известный набор инструментов для проекти-
рования, моделирования и проведения оптими-
зации трехмерных электромагнитных систем. В
этом программном комплексе была создана мо-
дель выходного тракта ПРГ. Ниже приведены па-
раметры моделирования используемого преобра-
зователя мод:
–максимальное количество 
интерполяций

10

–отклонение S-параметров 0.02
–количество возбуждаемых 
мод на входе

25

–количество тетраэдров
в разбиении моделей

130 000

–шаг частотной сетки 1 ГГц
–начальная частота обработки 3 ГГц
–конечная частота обработки 10 ГГц
–тип перестройки частоты Дискретный

Рис. 2. Конструкция используемого выходного преобразователя типов волн с рупорной антенной.
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В результате моделирования выходного тракта
ПРГ получилась зависимость диаграммы направ-
ленности (ДН) в Е- и Н-плоскостях от частоты.

На графиках (рис. 3а и 3б) построены диаграммы
направленности рупорной антенны при различных
частотах (3, 9 и 10 ГГц) в E- и H-плоскостях. На
рис. 4 приведена зависимость коэффициента на-
правленного действия от частоты. Из приведенных
результатов можно сделать вывод, что при увеличе-
нии частоты ширина ДН уменьшается и на высоких

частотах ДН в Е-плоскости отклоняются максимум
на 3°. Одновременно с этим КНД возрастает с уве-
личением частоты до 9 ГГц. Все перечисленное вы-
ше происходит из-за того, что на этих частотах вол-
на преобразуется не только в Н11, но и в более высо-
кие моды. При этом стоит отметить, что на частотах
9 и 10 ГГц появляются заметные боковые лепестки.
КНД на частоте 9 ГГц больше, а диаграмма направ-
ленности уже, чем на частоте 10 ГГц.

Из [10] известен модовый состав излучения на
выходе преобразователя, на основании графиков,
приведенных там же, можно сделать вывод, что в
полосе частот 2…5 ГГц излучение ПРГ в основ-
ном преобразуется в моду Н11, а после эта энергия
расходуется на преобразование в другие моды. Дан-
ные подтверждаются экспериментом, описанным в
работе [12]. Как видно из графиков (см. рис. 3) на
частоте 3 ГГц нет отклонений максимума ДН и
заметных боковых лепестков, а на высоких частотах
появляются отклонения максимума ДН в E-плоско-
сти и заметные боковые лепестки. Связано это с
преобразованием выходного излучения в несим-
метричную Е-моду на более высоких частотах.
Таким образом, при выборе частоты работы ПРГ
нужно найти компромисс между высоким значе-
нием КНД, уровнем боковых лепестков и воз-
можным отклонением ДН.

Как видно из рис. 5 данный СВЧ-узел имеет
хорошее согласование в диапазоне частот от 3 до

Рис. 3. Диаграммы направленности антенны в Н- (а)
и Е-плоскости (б).
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Рис. 4. Зависимость КНД от частоты для рупорной
антенны с преобразователем мод.
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10 ГГц, так как значение параметра S21 в диапазо-
не 3…10 ГГц не опускается ниже –1 дБ.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
В данной работе было проведено численное

моделирование частотной зависимости характери-
стик и параметров выходного тракта плазменного
релятивистского генератора. Выходной тракт со-
стоял из преобразователя типов волн выходного
излучения ПРГ (из TEM-моды в моды круглого
волновода) и конической рупорной антенны. В
результате расчетов была получена зависимость
диаграммы направленности, коэффициента на-
правленного действия и передаточная характери-
стика от частоты в диапазоне 3…10 ГГц. Было об-
наружено значительное изменение формы ДН и
увеличение КНД с ростом частоты. Анализ полу-
ченных данных показал, что в рассматриваемой
системе вывода излучения необходимо осуществ-
лять оптимальный выбор рабочей частоты ПРГ на
основе компромисса между высоким значением
КНД и искажением формы диаграммы направлен-
ности. Для улучшения параметров значений КНД и
уменьшения ширины ДН следует использовать
параболическое зеркало на выходе выходного
тракта ПРГ, тогда значительно увеличится КНД и
уменьшится диаграмма направленности.
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Рассмотрен опыт эксплуатации ветрового профилемера, работающего на частоте 35 ГГц. Особое
внимание уделено радиолокационным отражениям от ясного неба (ангелам), которые удается регистри-
ровать до уровня –60 дБZ. Показано, что в некоторых случаях сигналы от ясного неба невозможно ин-
терпретировать в рамках традиционной теории отражений от турбулентных неоднородностей. Стати-
стически обосновывается невозможность интерпретации полученных сигналов как отражений от
насекомых или от крупных аэрозолей. Рассмотрены различные предполагаемые источники отраже-
ний от ясного неба в данном диапазоне длин волн.
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ВВЕДЕНИЕ

Радиолокационные отражения от чистой без-
облачной атмосферы (их иногда называют “анге-
лами”) являются наименее изученным явления-
ми в радарной метеорологии и статистической
радиофизике. Особенно это относится к милли-
метровому диапазону длин волн, который начал
широко использоваться в метеорологических це-
лях лишь в последние 10–15 лет. Первые метеоро-
логические радиолокационные измерения, про-
водимые в 50–60-х годах ХХ в. показали, что ра-
диоэхо формируется не только от осадков или
облаков, но нередко от визуально прозрачной чи-
стой атмосферы [1–3]. В процессе исследований
выявлено, что источниками таких отражений мо-
гут быть визуально ненаблюдаемые рассеиватели:
птицы, насекомые, семена растений, увлекаемые
потоками воздуха, крупные аэрозоли, а также не-
однородности показателя преломления воздуха
[3, 4]. Последние можно условно разделить на
слоистые горизонтально протяженные образова-
ния, на границах которых формируются градиенты
показателя преломления [5, 6]. Другой вид отраже-
ний связывают с турбулентными неоднородно-
стями, которые распределены по объему про-
странства [6, 7]. Слоистые неоднородности обычно
формируют отраженный сигнал, мощность кото-
рого максимальна при зеркальном отражении и
очень быстро спадает при отклонении от этого

условия. Обычно такой характер имеют радиоло-
кационные отражения в метровом и дециметро-
вом диапазонах длин волн. По этой причине мет-
ровые и дециметровые профилемеры (в англо-
язычной литературе их называют profiler) обычно
проводят зондирование при углах места, близких
к зениту, с отклонением луча от вертикали на
10°…20°. Отражения, распределенные по объему,
связаны с брегговским рассеянием на турбулентных
вихрях, масштаб которых равен половине длины
волны [6–8]. Существует минимальный размер
вихрей, ниже которого вихри разрушаются за счет
вязкого трения. Для нижней тропосферы этот
масштаб, по оценкам различных авторов, состав-
ляет единицы миллиметров и растет с высотой,
достигая дециметровых масштабов в верхней тро-
посфере. При работе в диапазоне частот 35 ГГц
(длина волны 8.6 мм) получаем, что размер турбу-
лентных вихрей не должен превышать 4 мм, а это
значение находится на нижней границе приме-
нимости теории турбулентного рассеяния для
тропосферы. В таких граничных условиях приме-
нение классических формул может приводить к
ошибкам, поскольку в игру могут включаться и
другие механизмы рассеяния. Для изучения этой
весьма актуальной проблемы необходимы специ-
альные комплексные исследования, накопление
статистического материала и его внимательный
анализ. В данной работе представлены экспери-
ментальные результаты измерений радиолокаци-

УДК 621.396.96

СТАТИСТИЧЕСКАЯ
РАДИОФИЗИКА



864

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 66  № 9  2021

СТЕРЛЯДКИН и др.

онных отражений от чистой атмосферы, получен-
ные с помощью доплеровской радиолокацион-
ной станции (РЛС) диапазона 35 ГГц. Проведен
анализ уровня радиолокационной отражаемости
и статистических свойств сигналов, однако ком-
плексные исследования не проводились. Следует
отметить, что использование миллиметрового
диапазона длин волн в метеорологических целях
получило широкое применение лишь в послед-
ние 10–15 лет [9, 10]. В России исследования по
использованию миллиметрового диапазона для со-
здания ветрового радиолокатора начались раньше,
чем за рубежом. В начале 2000 годов в МГУПИ (ны-
не – РТУ МИРЭА) была проведена научно-ис-
следовательская работа “Механизм”. В 2004 г. в
Центральном конструкторском бюро аппарато-
строения (ЦКБА) г. Тула был создан первый ма-
кет 35 ГГц малогабаритного радиолокационного
комплекса ветрового зондирования [11, 12]. Уже
первые натурные измерения показали, что диапа-
зон метеорологических условий, при которых
возможно его применение, оказался намного ши-
ре, чем предсказывали теоретические оценки и
опыт применения более длинноволновых РЛС.
Радиолокационные сигналы формировались в
слое 300…500 м почти в 80% случаев, в том числе
в ясную погоду. Кроме того, потенциал радиоло-
катора позволял получать сигналы практически
от всех видов облаков, что наряду с приземными
данными позволяло проводить восстановление
ветрового профиля снизу до верхней границы об-
лачности. Если учесть, что в средней полосе России
облачность наблюдается более чем в 70% случаев,
оказалось, что созданный радиолокатор является
эффективным средством ветрового зондирова-
ния тропосферы.

1. АППАРАТУРА 
И МЕТОДИКА ИЗМЕРЕНИЙ

Детальное описание технических характери-
стик радиолокатора, который имеет рабочее на-
звание беззондовый определитель профилей ветра
(БОПВ) приведено в работах [12–14]. Здесь крат-
ко опишем только ту часть, которая касается
оценки метеорологического потенциала РЛС и
методики измерения радиолокационной отража-
емости метеорологических объектов.

Режим зондирования заключается в проведе-
нии азимутального разреза под постоянным уг-
лом места β = 45°, при 12-ти дискретных значени-
ях угла азимута αi = 0°, 30°, …, 270°. Импульсная
мощность излучаемая в пространство составляла
Pимп = 3.5 кВт, длительность зондирующих им-
пульсов τ = 0.4 мкс (разрешение по дальности 60 м,
а по высоте 42.6 м), частота повторения могла пе-
реключаться на fповт1 = 12.5 кГц или fповт2 = 25 кГц.
В каждом из 12 направлений зондирования на-
копление сигнала происходило в течение 6 с, что

позволяло анализировать либо 75000, либо
150000 импульсов на каждой дискретной высоте
Hj, где j = 1…200 или j = 1…100. Учитывая, что ши-
рина распределения по проекциям скоростей 
в зондируемом объеме почти всегда превышает
0.4…0.5 м/c, ширина доплеровских спектров бу-
дет равна

Следовательно, оптимальная длительность одной
реализации при быстром преобразовании Фурье
должна составить

С учетом двух возможных частот повторения им-
пульсов это соответствует делению сигнала на ре-
ализации по М1 = 128 или 256 отсчетов. Накопле-
ние сигналов в течение 1 с в каждом направлении
зондирования обеспечит дальнейшее некоге-
рентное накопление М2 = 6 с/0.01 c = 600 спек-
тров для каждого выделенного элемента объема
пространства.

В соответствии с [7] уравнение радиолокации
для метеорологических радиолокаторов, имею-
щих параболическую антенну, можно предста-
вить в следующем виде:

(1)

Здесь  – мощность принимаемого сигнала;  –
мощность излучаемого импульса; G – коэффициент
усиления приемо-передающей антенны; h = сτимп –
протяженность облучаемого объема; θ – ширина
диаграммы направленности антенны; η – удельная
радиолокационная отражаемость единицы объе-
ма; k1, k2 – коэффициенты, учитывающие потери
в трактах РЛС и ее неоптимальный режим приема,
соответственно; k – коэффициент, учитывающий
ослабление сигнала при двукратном прохожде-
нии атмосферы; k3 – учитывает степень заполне-
ния рассеивающего объема; R – дальность объема
рассеяния. Все параметры, характеризующие ра-
диолокатор, принято объединять в константу П,
которую называют метеорологическим потенци-
алом РЛС. Учитывая эффективную площадью
апертуры антенны Ar = 0.95 м2, получим коэффи-
циент усиления антенны, равный

Для созданной версии радиолокатора БОПВ не-
обходимо учесть уровень потерь в трактах k1 = 0.5
и возможную неоптимальность режима обработ-
ки сигналов k2 = 0.4. В результате получаем, что
метеорологический потенциал созданного радио-
локатора составляет  м3 Вт.

Δv

д
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Для определения обнаружительных способно-
стей созданной РЛС необходимо вычислить уро-
вень минимально обнаружимого сигнала , ко-
торый зависит от характеристик приемника и
времени накопления сигнала. Мощность шумов на
выходе приемной системы можно оценить соотно-
шением: . Шум-фактор приемной си-
стемы равен , а оптимальная
ширина полосы приемника – Bn = 1/τимп =

 Оптимальный режим обработки
означает когерентное накопление сигнала в пре-
делах времени когерентности сигнала, т.е. за время

. Это соответствует времен-
ной длительности одной реализации. При частоте
повторения 25 кГц в одной реализации будет М1 =
= 256 импульсов, тогда с учетом квадратурного
анализа получим столько же точек доплеровского
спектра. При этом вся мощность шумов распре-
деляется на М1 точек спектра, что приводит к
уменьшению мощности шумов, приходящихся на
элемент разрешения доплеровского спектра в М1
раз (с данного момента переходим на терминоло-
гию спектральной плотности – мощности, отне-
сенной на шаг доплеровского разрешения). Отме-
тим, что вся мощность сигнала при этом регистри-
руется на одном элементе доплеровского спектра.
Некогерентное накопление доплеровских спек-
тров в течение 6 с позволило некогерентно накап-
ливать М2 = 6 с/0.01 c = 600 спектров, что дает вы-
игрыш в отношении сигнал/шум (С/Ш) в .
раз. Опыт обработки доплеровских спектров пока-
зывает, что для распознавания сигнала достаточ-
но, чтобы отношение С/Ш в спектре составляло
С/Ш = 3. В результате нетрудно рассчитать мощ-
ность минимально обнаруживаемого сигнала,
приходящегося на минимальный интервал частот
доплеровского спектра:

(2)

Если воспользоваться определением потенциала (1),
то нетрудно рассчитать минимальное значение
удельной радиолокационной отражаемости, кото-
рую ветровой радиолокатор может зарегистриро-
вать на высоте h = 1000 м (дальности R = 1410 м).

(3)

Данную величину можно пересчитать на эквива-
лентную радиолокационную отражаемость Z, пред-
полагая, что сигнал формируется каплей воды [7]:

(4)

где  для водяных капель, β = 10–18

учитывает переход размерностей в величине Z

minP

0  n n nP kT F B=
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2

4 ,wK Zπη = β
λ

2 0.8 0.95 wK = −

к мм6/м3. Для нашей системы, учитывая λ =
, получим

(5)

Таким образом, на основе представленных
данных получилось, что теоретическое значение
метеорологического потенциала радиолокатора
таково, что позволяет на высоте 1 км регистриро-
вать сигнал от объектов с удельной радиолокаци-
онной отражаемостью η = 2.8 × 10–14 м–1 или
Zmin (h = 1 км) = –63 дБZ.

Теоретическая оценка метеорологического
потенциала ветрового радиолокатора была под-
тверждена комплексными радиолокационно ра-
диометрическими измерениями облаков [15].
Физической основой таких измерений явился тот
факт, что по радиометрическому контрасту, кото-
рый возникает между безоблачным участком неба
и участком с облаком хорошей погоды “Cumulus
Humilis” можно оценить водность облака. При
этом радиолокационная отражаемость, получае-
мая РЛС, работающей на той же длине волны, в
свою очередь связана с водностью облака [7]. В
результате по совместным измерениям контра-
стов отражаемости и радиометрическому кон-
трасту, который создается облаком, удается оце-
нить потенциал радиолокатора [15]. Результаты
комплексных измерений позволили оценить ми-
нимальное значение эффективной радиолокацион-
ной отражаемости, которую РЛС может регистри-
ровать на высоте 1 км величиной Zmin(h = 1 км) =
= (‒58 ± 5) дБZ. По сравнению с теоретической
оценкой на основе параметров РЛС полученное
значение отличается на 4 дБ. Среднее значение
между теоретическим расчетом и эксперимен-
тальной оценкой мы и примем за истинное значе-
ние Zmin (h = 1 км) = (–60 ± 5) дБZ.

Далее рассмотрим методику измерений верти-
кального профиля эффективной радиолокацион-
ной отражаемости. На рис. 1 приведены примеры
доплеровских спектров при измерениях в услови-
ях ясного неба вблизи космодрома Байконур
01.07.2017, 16.05 мск. Спектральная плотность
представлена в относительных единицах в лога-
рифмическом масштабе.

На рис. 2 представлена спектрограмма, получен-
ная для выбранного направления зондирования,
которая объединяет все доплеровские спектры в
одну наглядную картину. При этом каждая строка
спектрограммы представляет собой спектр на со-
ответствующей высоте, а спектральная плотность
мощности изображена плотностью затемнения.
Следует отметить, что в данном примере ширина
спектров, полученных в условиях ясного неба до
высоты 2200 м, иногда доходит до 3…4 м/с, что

38.6 10 м−= ×

( )− −  η = ×  
 

6
1 8

3
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Рис. 1. Типичная форма доплеровских спектров, полученных в условиях ясного неба на космодроме Байконур
(01.07.2017 в 16.05 мск) на высотах 3742 (а), 2257 (б), 857 (в) и 51 м (г).
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Рис. 2. Спектрограмма, каждая строка которой является доплеровским спектром на заданной высоте.

500
1000
1500
2000
2500
3000
3500
4000

–6000 –4000 –2000 0 2000 4000
f, Гц

H
, м

6000



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 66  № 9  2021

РАДИОЛОКАЦИОННЫЕ ОТРАЖЕНИЯ ОТ ЯСНОГО НЕБА 867

больше, чем это обычно бывает в случае облаков
или осадков.

На спектрах, представленных в логарифмиче-
ском масштабе, при высоких уровнях сигналов вид-
на симметричная часть спектра, которая на 25 дБ
ниже истинного сигнала. Это связано с непол-
ным подавлением сигнала при квадратурной об-
работке. Следует отметить, что уровень шумовой
дорожки зависит от дальности и в меньшей степе-
ни от направления зондирования. На самых ниж-
них высотах этот уровень возрастает на 6…8 дБ по
сравнению с высотами, большими 250 м. По-ви-
димому, это связано с отражениями от местных
предметов, попадающих в боковые лепестки антен-
ны. По этой причине уровень полезного сигнала мы
также отсчитывали от среднего уровня шума на
участках спектров, удаленных от области воз-
можных сигналов. Примерно такую же методику
оценки уровня шумов применяли в работе [16].
Одновременно на этих же участках вычисляли
среднеквадратичную спектральную плотность шума
σш. Мощность радиолокационного сигнала рас-
считана в относительных единицах как интеграл
от доплеровского спектра, который превышает
средний уровень шумов плюс 3σш. Шумы при такой
обработке в расчет уровня сигнала не попадали.
Однако увеличение уровня шумов не приводит к

изменению мощности сигнала, поэтому простое
вычитание шумовой дорожки и интегрирование
оставшегося спектра приведет к недооценке сиг-
нала. В связи с этим при расчетах мощность сиг-
нала корректировалась на разницу, возникшую за
счет подъема уровня шума. Для перевода мощно-
сти сигнала в радиолокационную отражаемость
умножали на квадрат высоты. Полученная в ре-
зультате радиолокационная отражаемость, выра-
женная в относительных единицах, нормирова-
лась на потенциал радиолокатора так, чтобы на
дальности 1 км минимальный уровень сигнала
составлял –60 дБZ.

2. РЕЗУЛЬТАТЫ ИЗМЕРЕНИЙ 
РАДИОЛОКАЦИОННОЙ ОТРАЖАЕМОСТИ 

ДЛЯ РАЗЛИЧНЫХ ПРИМЕРОВ
ЯСНОГО НЕБА

Рассмотрим примеры измерений, проведен-
ных в условиях ясного неба в летние месяцы года.
На рис. 3 в логарифмическом масштабе представ-
лены зависимости радиолокационной отражае-
мости от высоты для десяти различных направле-
ний, полученных вблизи космодрома Байконур
01.07.2017 в 16.04 мск. Температура у поверхности
составляла 26°С. Аналогичные измерения полу-
чены в окрестности Тулы 16.06.16 в12:51 мск (рис. 4).

Рис. 3. Зависимости радиолокационной отражаемости ясного неба от высоты для 12 различных азимутальных направ-
лений зондирования, полученные на космодроме Байконур 01.07.17 в 16:04 мск.
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Рис. 4. Зависимости радиолокационной отражаемости ясного неба от высоты для 12 различных азимутальных направ-
лений зондирования, полученные 16.06.16 в 12:51 мск (Тула).
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Температура у земли составляла 28°С. На графи-
ках заметна общая недооценка отражаемости в
слое 50…250 м, что, по-видимому, связано с ро-
стом уровня шумовой дорожки в данном интерва-
ле высот. Общим свойством для тех и других из-
мерений являются: во-первых, высокий средний
уровень радиолокационной отражаемости Z =
= ‒30…–20 дБZ до высоты 2000…2200 м, а во-вто-
рых, однородность радиолокационной отражае-
мости в этом диапазоне высот. Так, на рис. 3 в се-
ми направлениях из 12, а на рис. 4 во всех 12 на-
правлениях в диапазоне высот 500…2000 м
радиолокационная отражаемость держится в
очень узком интервале (–35 ± 5) дБZ.

Следует отметить стабильное в пространстве и
времени весьма высокое значение радиолокаци-
онной отражаемости, которое близко к отражае-
мости облачности.

2.1. Интерпретация результатов 
и анализ возможных источников отражений 

от ясного неба

Отражения от чистого безоблачного неба тра-
диционно делят по видам источников отражений.
Показано, что отражения могут формироваться
птицами, насекомыми, семенами растений, увле-

ченных воздушными потоками, аэрозолями, а так-
же флуктуациями показателя преломления воздуха
[1–7]. Отражения от семян и крупных аэрозолей в
среднем подчиняется распределению Больцмана
по высоте и даже при наличии вертикальных по-
токов должно экспоненциально снижаться с вы-
сотой. Этого в наших примерах не происходит.
Следовательно, такую причину формирования
сигналов следует отбросить.

Особенность отражений от птиц и насекомых
заключается в том, что отражения являются то-
чечными и не заполняют всю область зондирова-
ния, а отмечаются на определенных дальностях и
в определенных направлениях. В наших приме-
рах отражения имеют объемный характер и рав-
номерно заполняют весь слой до высоты 2000 м.
Поэтому естественным предположением являет-
ся интерпретация сигналов как отражения от
флуктуаций показателя преломления. Теория та-
ких отражений в микроволновом диапазоне длин
волн была развита В.И. Татарским в его фунда-
ментальной работе [17]. В ней показано, что тур-
булентные флуктуации показателя преломления
(в рамках инерционного интервала турбулентности)
формируют в пространстве множество периодиче-
ских структур различного масштаба. Микроволны
испытывают обратное рассеяние брегговского типа
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на периодических неоднородностях показателя
преломления, размер которых вдвое меньше длины
волны. Получено соотношение для расчета удель-
ной площади рассеяния (удельной отражаемости)
развитой турбулентности [7, 17]:

(6)

где  выражена в м–1,  является мерой интен-
сивности флуктуаций показателя преломления и
имеет размерность м–2/3, а  – длина волны, в м.

В работе [17] приведено множество экспери-
ментальных данных, которые подтверждают раз-
витую теорию в приложении к длинам волн 3 см и
выше. Собранный экспериментальный материал
[17, с. 434] показал, что  может изменяться в
диапазоне от = 2 × 10–14…10–16 см–2/3 до 4.3 ×
× 10–13…2.1 × . Данные, полученные в
течение года на РЛС диапазона 10 см [18], показыва-
ют максимальные значения  на порядок меньше.
Возьмем максимальное значение  = 4.3 ×

 и по соотношению (6) получим мак-
симальное теоретическое значение удельной от-
ражаемости для длины волны λ = 8.6 мм:

(7)
Если по формуле (5) перевести это значение в эф-
фективную радиолокационную отражаемость Z,
то получим

Очевидно, что в рассматриваемых случаях, при
слабом ветре (V < 10 м/c), интенсивность турбу-
лентности не должна принимать экстремальные
высокие значения и радиолокационная отражае-
мость, формируемая турбулентными пульсациями
должна быть в несколько раз меньше, на уровне
‒55…–65 дБZ. Эти значения находятся на грани-
це чувствительности радиолокатора и почти не
должны им регистрироваться. Тем не менее в рас-
сматриваемых случаях в слое до 2 км мы реги-
стрируем Z на уровне –35 ± 5 дБZ. Эти значения
на 15…20 дБ превышают теоретические оценки!
Такое расхождение трудно списать на погрешно-
сти оценки потенциала радиолокатора, поскольку
наш РЛС регистрирует все виды облаков до 12 км,
что невозможно для низкопотенциальных РЛС.
Аналогичный потенциал демонстрируют и зару-
бежные РЛС миллиметрового диапазона [19, 20].

Рассмотрим более подробно версию, которая в
принципе может объяснить отмеченное расхож-
дение. Это отражения от мелких насекомых, се-
чение рассеяния у которых вполне укладывается
в наблюдаемые значения. Однако статистические
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свойства наблюдаемых сигналов таковы, что вер-
сия насекомых не является состоятельной [21].
Из рис. 3 и 4 следует, что распределение отражае-
мости почти однородно во всех элементах разре-
шения радиолокатора до высоты 1600…2000 м. В
этом случае такие статистические свойства сигна-
ла невозможно объяснить только лишь появлени-
ем насекомых в объеме зондирования. Дело в том,
что распределение насекомых в пространстве не
может быть однородным, при условии, что всего
несколько особей попадает в зондирующий объ-
ем. Обязательно, вследствие случайного распре-
деления и стайного поведения насекомых, в ка-
ких-то объемах будет большое число насекомых,
а в каких-то их не будет вовсе. Соответственно,
интенсивность радиолокационного сигнала будет
сильно флуктуировать от фоновых значений,
определяемых отражениями от флуктуаций пока-
зателя преломления, до весьма значительных,
определяемых наличием насекомых. В наших из-
мерениях во всей области от 50 до 1600 м (с шагом
40 м) и во всех 12 направлениях зондирования ра-
диолокационная отражаемость не опускалась ниже
–32 дБ. Трудно предположить, что в течение все-
го дня во всем слое до 1600…2000 м постоянно и
равномерно присутствуют насекомые. Статисти-
чески это невозможно.

Подтверждением этого вывода являются ре-
зультаты компьютерного моделирования. Все
пространство до 1600 м высоты было разделено на
(1600/40 м)12 = 480 элементов объема в соответ-
ствии с проводимыми радиолокационными из-
мерениями. При этом предполагалось, что в этом
пространстве присутствует N = 480n одинаковых
по размеру насекомых, в среднем по n особей в
одном элементе объема.

Рассмотрим “идеализированный” случай, не
учитывающий стайное поведение насекомых и их
неоднородное распределение у земли, и предпо-
ложим, что распределение насекомых по элемен-
там объема равновероятно. Какова будет стати-
стика их распределения по всем элементам?

На рис. 5 представлены гистограммы распре-
делений насекомых по элементам объема для слу-
чая N = 480 × 3 = 1440 и N = 480 × 4 = 1920. Из
диаграмм видно, что даже при равномерном рас-
пределении вероятностей часть элементов объе-
ма окажется без насекомых (десятки элементов
объема). Учитывая стайное поведение насекомых
и их неравномерное распределение у поверхности
земли, в реальности количество элементов объе-
ма без насекомых должно быть еще больше. Та-
ким образом, если бы радиолокационный сигнал
формировался бы в первую очередь насекомыми, то
радиолокационная отражаемость сильно флукту-
ировала и в свободных от насекомых элементах
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объема падала до Z = –55 дБZ. Этого в наших изме-
рениях не наблюдалось, следовательно, фоновый
континуальный сигнал на уровне –32…–25 дБZ
формировался от флуктуаций показателя пре-
ломления. Такие уровни радиолокационной от-
ражаемости на 15…20 дБ превышают максимальные
значения, которые дает теория Брэгга для турбу-
лентных флуктуаций.

В данной работе мы лишь фиксируем факты и
не можем объяснить причины столь большого
расхождения экспериментальных данных с тео-
рией. Для понимания физики таких результатов,
по-видимому, потребуется постановка и проведе-
ние комплексных исследований.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Таким образом, рассмотрен опыт 20-летних
радиолокационных измерений ветрового поля с
помощью 35 ГГц ветрового профилемера. Обос-
нован метеорологический потенциал созданного
радиолокатора, который позволяет регистриро-
вать на высоте 1 км радиолокационные отраже-
ния от метеорологических объектов с радиолока-
ционной отражаемостью Z = –60 дБZ. Особое
внимание уделено отражениям в условиях ясной
атмосферы. Показано, что в ряде случаев наблю-
даемые значения радиолокационной отражаемо-
сти от ясного неба невозможно объяснить суще-
ствующей турбулентной теорией отражений от
флуктуаций показателя преломления. Расхожде-
ния достигают 15…20 дБ. Сложившаяся ситуация
вполне предсказуема. Миллиметровый диапазон
длин волн лежит на границе применимости тео-
рии турбулентности. В таких случаях на первый
план, как правило, выдвигаются другие механизмы
формирования сигналов, которые в настоящее вре-
мя пока не известны. Вероятное объяснение высо-

кого уровня радиолокационной отражаемости при
натурных измерениях может заключаться в струк-
туре термиков, которые образуются за счет нерав-
номерного прогрева поверхности.
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Разработан метод спектрально-временной рекуперации нестационарных полей сверхкоротких ра-
диоимпульсов, волновая конфигурация которых составляет аутентификаторы радиоизображений в
сигнальном радиовидении субнаносекундного разрешения. Показано, что технология спектраль-
но-временной рекуперации одиночного радиоотклика заключается в генерации идентичной серии
импульсов и достигается путем его последовательного пропускания через усилитель, охваченный
петлей запаздывающей обратной связи. Построена и проанализирована параметрическая модель
стробоскопического рециркулятора и исследованы условия его устойчивости. Дана статистическая
оценка воспроизводимости радиооткликов с учетом влияния параметрических условий режима ре-
циркуляции, а также стационарных шумов и итерационной аттенюации. Спроектирован экспери-
ментальный образец микрополоскового модуля рециркулятора, генерирующего импульсно-выбо-
рочную последовательность по финитному радиоотклику заданной конфигурации. Показано, что
наилучшим отношением сигнал–шум, при котором диапазон итераций лежит в интервале 15…20,
является 9 дБ и более.
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ВВЕДЕНИЕ

Переход к сигнальному радиовидению субна-
носекундного разрешения при помощи нестацио-
нарных сверхкоротких импульсов (СКИ) сопровож-
дается необходимостью решения научной пробле-
мы регистрации и идентификации сигнального
профиля финитных полей СКИ, составляющих вы-
сокоточные радиоизображения в сигнальном ра-
диовидении. Безусловно, это позволяет принципи-
ально улучшить показатели аутентификации соб-
ственно томографического радиовидения не только
за счет получения информации о импедансной про-
филограмме, но и о импульсных характеристиках
облучаемых объектов и неоднородных сред через
волновые деформации СКИ, скрытых в его рас-
сеянной конфигурации.

Как известно, в широко применяемых методах
радиотомографии используют методы, основанные
на принципах регистрации векторного распреде-
ления интенсивностей и пространственно-вре-
менных задержек обратно рассеянного поля, при-
меняя СКИ исключительно в целях обеспечения
пространственного разрешения регистрации рас-
пределения волнового импеданса облачаемой

среды без фиксирования каких-либо изменений в
волновой конфигурации самого профиля СКИ
[1]. В то же время аутентификаторы различных
объектов, определяемые реперными неоднород-
ностями материальной среды, составляющей их
структуру, скрыты именно в волновых деформа-
циях поля СКИ. При этом волновые профили
сигнальных радиоизображений различных объ-
ектов способны иметь достаточно сложные, но
схожие огибающие, что определенно вводит все
основания на ограничение аутентификации объ-
ектов по огибающим СКИ в сигнальном радио-
видении и требует регистрации фактического
профиля СКИ радиоизображения.

Действительно, сочетание сигнального и то-
мографического методов позволит существенно
расширить информативные возможности актив-
ного радиовидения благодаря возможности реги-
страции и идентификации волновых деформаций
СКИ. Таким образом, актуальность представлен-
ной научной работы обусловлена необходимостью
разработки и совершенствования радиотехниче-
ских методов и средств регистрации и идентифи-
кации СКИ-сигналов нестационарной конфигу-
рации, основанных на получении информации об
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объектах, содержащейся в волновых деформациях
рассеянного СКИ. Так же становится актуальным
решение проблемы достижения субнаносекундного
разрешения при регистрации квазифинитных СКИ
полей нестационарной конфигурации, требующего
не менее 25% относительной полосы пропускания и
пикосекундного быстродействия изделий твердо-
тельных модулей СВЧ, способных аппаратно обес-
печить высокоточную воспроизводимость СКИ
[1, 2]. Эта проблема является не менее важной прак-
тической радиотехнической задачей, особенно при-
менительно к быстропротекающим радиоволновым
процессам, поскольку высокоточная регистрация
параметров нестационарных сред в прикладных
задачах радиофизики, так же как и радиоизобра-
жений в радиовидении, не всегда позволяет ис-
пользовать сквозную последовательность радио-
импульсов для восстановления СКИ [2].

В работе решение проблемы регистрации квази-
финитных СКИ-полей радиоизображений предла-
гается найти путем применения рециркуляции
одиночных радиоимпульсов на основе метода
спектрально-временной рекуперации СКИ с уси-
ленно-задержанной обратной связью [1, 3].

1. СПЕКТРАЛЬНО-ВРЕМЕННАЯ 
РЕКУПЕРАЦИЯ СКИ

Технология спектрально-временной рекупе-
рации СКИ заключается в генерации идентичной
серии импульсов и достигается путем его последо-
вательного пропускания через широкополосный
усилитель (ШУ), охваченный петлей запаздываю-
щей обратной связи [1, 4]. Элемент запаздывания,
реализуемый коаксиальной линией задержки (ЛЗ),
необходим для временного разделения СКИ, со-
вершающего требуемое число прохождений через
нелинейный элемент с заданным периодом сле-
дования. При этом предложенная технология мо-

жет быть универсально реализована для любого
из известных практических решений масштабно-
временной трансформации (МВТ) СКИ [1, 4]. На
рис. 1 представлена структурная схема стробоско-
пического СКИ-рециркулятора с усиленно-за-
держанной обратной связью и его опытный обра-
зец соответственно.

Поясним принцип действия СКИ-рециркуля-
тора. Сигнал СКИ Uвх, принятый и обработанный
устройством обнаружения, поступает на быстро-
действующий ключ К, а сигнал обнаружения – на
линию задержки ЛЗ1, равной длительности СКИ
ΔT1. После того, как СКИ-сигнал приходит на
вход ШУ, через время ΔT1 быстродействующий
ключ изменит свое состояние. При этом одна
часть усиленного Uвых СКИ-сигнала UМВП от на-
правленного ответвителя НО поступает на
устройство МВТ, а другая – на линию задержки
ЛЗ2, задерживается на время ΔТ2 > ΔT1, после че-
го через замкнутый ключ попадает на ШУ, и далее
процесс повторяется в заданном цикле.

Так, пренебрегая потерями, нелинейными ис-
кажениями, шумами, а также влиянием эффекта
самовозбуждения, считая режим СКИ-рецирку-
ляции устойчивым, можно предположить, что
число циклов рекуперации СКИ будет носить
бесконечный характер, а модель рециркулятора
может быть представлена системой выражений:

(1)

где  – коэффициент передачи ШУ, не охва-
ченного обратной связью,  – коэффициент
передачи плеча обратной связи НО. Причем для
случая  последовательность СКИ

( )
вых вх ШУ

вых
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Рис. 1. Структурная схема стробоскопического СКИ-рециркулятора (а): О – обнаружитель, ЛЗ1 – линяя задержки
управления ключа, К – быстродействующий ключ, ШУ – широкополосный усилитель, НО – направленный ответви-
тесь, ЛЗ2 – линяя задержки петли обратной связи. Опытный образец (б).
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 на выходе ответвителя носит стабильный
динамический характер, повторяясь с периодич-
ностью  Однако на практике не представля-
ется возможным обеспечить условие равенства

, вследствие чего неизбежно возника-
ет сложность поддержания последовательности
СКИ неизменного уровня, что может привести к
насыщению ШУ, когда , либо к после-
довательной аттенюации радиоимпульса, когда

, что ограничивает число циклов ре-
циркуляции. Данный недостаток может быть
компенсирован введением в схему стробоскопи-
ческого рециркулятора ШУ отслеживающей цепи
с автоматической регулировкой усиления [5].

1.1. Параметрическая модель
стробоскопического СКИ-рециркулятора

Проанализируем функциональные особенности
стробоскопического СКИ-рециркулятора, схема
которого представлена на рис. 2.

Широкополосный усилитель является ключе-
вым устройством рециркулятора, от характери-
стик которого зависят радиотехнические характе-
ристики устройства, поскольку качественным
показателем ШУ является точность воспроизве-
дения профиля исходного СКИ [5]. Для рецирку-
лятора критичными являются как линейные ис-
кажения, обусловленные зависимостью модуля
коэффициента усиления, фазового сдвига между
входным и выходным сигналом от частоты вход-
ного сигнала, так и нелинейные – искажения, обу-
словленные влиянием нелинейных характеристик
системы, ведущими к появлению в выходном СКИ
высших гармоник. Если высшие гармонические
составляющие не попадают в частотную область
СКИ-сигнала, их легко подавить выходной филь-
трацией. Однако если высшие составляющие

МВПU

2.TΔ

ШУ НОK K=

ШУ НОK K>

ШУ НОK K<

форманты лежат вблизи рабочей частоты ШУ, то
уменьшить уровень их влияния не всегда пред-
ставляется эффективно возможным. Поэтому для
минимизации влияния искажений и обеспечения
высокой линейности передаточной характери-
стики в ШУ вводятся дополнительные цепи ли-
неаризации. При этом важно отметить, что обес-
печение равномерности амплитудно-частотной
характеристики (АЧХ) ШУ в заданной полосе
функции спектральной плотности мощности
СКИ – очень важный параметр. Так, форма СКИ
на выходе ШУ, будет отличаться от профиля СКИ
в случае, если гармонические составляющие бу-
дут усиливаться с разным коэффициентом усиле-
ния , а также если фазовые сдвиги, вносимые
ШУ, будут различными для отдельных гармоник,
т.е. изменения формовременного профиля СКИ
на выходе рециркулятора в этом случае будет свя-
зано с частотными и фазовыми искажениями.
Действительно, искажения в ШУ связаны с ча-
стотной зависимостью , поскольку АЧХ ре-
альных ШУ имеет неравномерную зависимость
от частоты [1, 5]. Так, уменьшение  на ниж-
них границах частотного диапазона обусловлено
возрастанием входного импеданса ШУ за счет
увеличения реактивного емкостного сопротивле-
ния во входных каскадах, в то время как сниже-
ние  в области верхних границ частотного
диапазона обусловлено влиянием паразитных
емкостей активных нелинейных элементов и ме-
жэлементных соединений, шунтирующих СКИ
[1, 5].

Для количественной оценки частотных искаже-
ний, вносимых ШУ, в работе используется коэф-
фициент частотных искажений  где

 – усредненный коэффициент усиления в
средней полосе рабочих частот, а – коэффи-
циент усиления на заданной частоте. Наряду с ча-
стотными искажениями в ШУ возможны фазовые
искажения, которые не влияют на спектральный
состав СКИ, но являются причиной изменения
профиля СКИ в результате фазовых сдвигов, что
недопустимо при решении задач радиовидения.

В отличие от линейных фазочастотных иска-
жений, вносимых рециркулятором, нелинейные
искажения связаны с появлением дополнитель-
ных частотных гармоник, также искажающих
форму профиля СКИ. Величина нелинейных ис-
кажений при тестировании СКИ-рециркулятора
оценивается коэффициентом нелинейных иска-
жений или коэффициентом гармоник [1, 5]

Одним из известных способов математической
интерпретации нелинейных систем является
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Рис. 2. Функциональная схема СКИ-рециркулятора.
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представление нелинейной характеристики по-
линомом вида

где  – весовые коэффициенты. Отсю-
да нелинейные искажения, вносимые ШУ, будут
зависеть не только от линейных коэффициентов,
но и от более высоких составляющих входного
сигнала. Поэтому нелинейные искажения СКИ
могут проявиться как в возникновении дополни-
тельных гармонических составляющих, так и в
изменении соотношения амплитуд гармоник, что
может привести к вырождению СКИ на выходе
рециркулятора уже на первой декаде дробной
итерации [6]. Следует также отметить, что между
линейными и нелинейными искажениями суще-
ствует связь, несмотря на различную природу их
происхождения. Кроме того, в зависимости от ча-
стотных характеристик в многокаскадных ШУ
нелинейные искажения (высшие гармоники), по-
явившиеся в одном из каскадов, могут быть либо
чрезмерно усилены, либо частично подавлены [6].

Важными также являются шумовые характе-
ристики ШУ. Когда собственный шум ШУ на-
кладывается на усиливаемый СКИ, отделить их
друг от друга уже не представляется возможным
[1, 6]. Так, внешние шумы, естественным обра-
зом подмешенные к СКИ, проходя итерацию за
итерацией рециркуляции, при каждом цикле так-
же усиливаются с добавлением собственных шу-
мов ШУ. Поэтому при синтезе и исследовании
рецеркулятора необходимо обеспечить снижение
собственных шумов ШУ. С практической точки
зрения для описания рециркулятора особый ин-
терес представляет коэффициент шума , харак-
теризующий ухудшение ОСШ при прохождении
сигнала через ШУ:

(2)

где  – средняя мощность выходного и
входного шума ШУ, соответственно;  –
средняя мощность выходного и выходного СКИ
ШУ соответственно.

В реальных ШУ , так как ШУ обязатель-
но вносит собственный шум [7]. Так, для первого
прохождения СКИ через ШУ (цепь обратной свя-
зи не участвует; СКИ проходит через ШУ в пер-
вый раз) выходной шум  можно представить
как  где  – собственный
шума ШУ не охваченного петлей обратной связи,

 – шум на входе ШУ.
Для первой итерации (часть энергии СКИ пер-

вый раз передается по цепи обратной связи с вы-
хода на вход ШУ; в импульсной последовательно-
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сти на выходе рециркулятора формируется второй
СКИ) выходной шум  можно определить как

где  – шумы перекидного ключа,  – тепло-
вой шум НО, NЛЗ – тепловой шум коаксиальной
ЛЗ. Отсюда коэффициент шума рециркуляции
(ШРЦ)  за N итераций для  будет
иметь вид

(3)

где

 –

коэффициент шума первой итерации. Отсюда
следует, что чем выше коэффициент усиления
ШУ и ниже собственные шумы элементов схемы,
тем выше отношение сигнал-шум (ОСШ). Кроме
того, важно отметить, что для СКИ-рециркулято-
ра коэффициент шума – динамическая характе-
ристика [1, 7].

1.2. Анализ устойчивости 
стробоскопического СКИ-рециркулятора

Усиленно-задерженная обратная связь в
СКИ-рециркуляторе носит положительный ха-
рактер, а потому синтез такого устройства предпо-
лагает оценку его устойчивости к самовозбуждению
[1, 7]. Причем внутренние и внешние паразитные
обратные связи также необходимо учитывать. Так,
на рис. 3 представлена эквивалентная схема ре-
циркулятора, охваченного двумя типами обрат-
ной связи: отрицательной и положительной.

Режим работы рециркулятора считается
устойчивым при двух условиях: если выполняется
неравенство  и дополнительный фазо-
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Рис. 3. Эквивалентная схема анализа устойчивости
стробоскопического СКИ-рециркулятора.
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вый сдвиг  либо если выполняется нера-
венство  для . Здесь  – ко-
эффициент усиления ШУ без обратной связи, а

– коэффициент обратной связи, где  – входной
импеданс ШУ, – импедансы цепи обратной
отрицательной связи соответственно. Полагая
коэффициент обратной связи частотно независи-
мым и  для , получим первое усло-
вие устойчивости

Таким образом, коэффициент обратной связи,
выраженный через импедансы сосредоточенных
параметров схемы СКИ-рециркулятора

где  – импедансы плеч делителя на выходе
рециркулятора,  – импеданс паразитных пара-
метров топологии и элементов цепей, в том числе
ЛЗ. Если коэффициент усиления  равноме-
рен во всем диапазоне частот и , тогда
второе условие устойчивости

180 ,ϕ > °
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Импеданс  паразитных параметров в цепи об-
ратной связи определяется как

где  – омическое сопротивление конвекторов
цепи и ЛЗ, – емкостная составляю-
щая,  – индуктивная составляющая.
При этом с увеличением частоты XC шунтирует
плечи делителя и совместно с XL увеличивает ко-
эффициент деления. В результате коэффициент
деления в области верхних частот получается вы-
ше, чем в области нижних.

Быстродействующий ключ в схеме устройства
рециркулятора обеспечивает режим замыкания
СКИ-сигнала в контур цепи обратной связи и ре-
ализуется на паре КМОП-транзисторов, вклю-
ченных по схеме с общим затвором либо с иден-
тичным типом проводимости. При этом ключ
должен переключить плечо в момент времени Tк с
таким быстродействием Tвкл, чтобы выполнялось
условие

Реализация НО в схеме СКИ-рециркулятора может
быть представлена тремя типами: активный НО
(АНО), пассивный (ПНО) и гибридный (ГНО). Ос-
новным отличием АНО от ПНО является нали-
чие в первом ШУ, включенного по схеме буфера
(рис. 4).
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Рис. 4. Эквивалентные схемы направленных ответвителей: АНО (а) и ГНО (б).
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Так, достоинством схемы АНО является отсут-
ствие зависимости коэффициента деления НО

 от входных параметров цепей МВП за счет
включения ШУ в режиме повторителей с низки-
ми выходными импедансами  и . При этом
условии

где  и  – импедансы плеч резистивного
делителя и их омические составляющие соответ-
ственно. Однако АНО свойственны те же недо-
статки, что и ШУ, обусловленные влиянием не-
линейных искажений, собственных шумов, необ-
ходимостью обеспечения режима устойчивости
[1, 7].

Пассивный НО исключает данные недостат-
ки, однако требует корректного согласования как
с входными каскадами масштабно-временного
преобразователя (МВП), так и с цепями обратной
связи рециркулятора. Однако в предложенной
схеме рециркулятора предпочтительно использо-
вать ГНО, когда активное плечо, не включенное в
цепь задержанной обратной связи, обеспечивает
согласование с входными каскадами МВП [8].
Принимая во внимание выражение коэффициен-
та деления АНО, коэффициент для ПНО будет
иметь вид

Очевидно, что значение импеданса  в рабочей
полосе частот будет носить динамический харак-
тер и обеспечивать стабильное состояние при
условии  для которого

На минимизацию омического сопротивления
плеч НО указывает также зависимость средне-
квадратичного значения теплового шума

 от сопротивления, где  – по-
стоянная Больцмана,  – температура,

 – полное сопротивление плеч
НО,  – рабочая полоса частот. Действительно,
минимальное сопротивление плеч НО не может
быть бесконечно малым, так как ограничивается
нагрузочной способностью ШУ, а также необхо-
димостью обеспечения режима согласования.

Линия задержки в схеме рециркулятора обес-
печивает формирование периода генерации серии
идентичной последовательности СКИ на входе
МВП. Длина коаксиальной ЛЗ зависит от типа
однородной линии и определяется исходя из не-
обходимого времени задержки. Индуктивная и
емкостная составляющие импеданса линии за-
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держки zз влияют на устойчивость ШУ и должны
быть минимизированы. К тому же индуктивная
составляющая  влияет на коэффициент де-
ления НО, и с учетом этого получаем

Отсюда для минимизации частотной зависимо-
сти и влияния реактивных составляющих ЛЗ на
параметры НО необходимо минимизировать па-
разитные параметры ЛЗ так, чтобы на частоте
высшей гармоники СКИ выполнялось неравенство

.

2. МОДЕЛИРОВАНИЕ 
СТРОБОСКОПИЧЕСКОГО 

СКИ-РЕЦИРКУЛЯТОРА И ОЦЕНКА 
ВОСПРОИЗВОДИМОСТИ РАДИООТКЛИКОВ

Режим динамической параметризации и от-
ладку рециркулятора наиболее удобно проводить
на основе разработанной программной функцио-
нальной модели, построенной в среде SciLab Xcos
(рис. 5). Так, на выходе формирователя одиноч-
ного СКИ (ФОСКИ) длительностью ΔТ1 к сигна-
лу подмешивается аддитивный шум с генератора
белого шума (ГБШ) и через управляемый сигна-
лом Uу коммутации ключ (К) поступает на усили-
тель (У). Далее через цепь НО по возвратному
плечу P2 часть энергии СКИ поступает на ЛЗ с
временем задержки ΔТ2, формирующую период
следования СКИ. Таким образом, сформирован-
ная последовательность СКИ поступает на
устройство МВТ (сигнал ), построенное по
схеме строб-фрейм дискретизатора (СФД) [9, 10],
а очередной СКИ (сигнал ) – возвращается
через петлю обратной свиязи на усилитель для
спектрально-временной рекуперации (ключ (К)
переведен в нижнее состояние).

Длительность тестового СКИ выбирается ис-
ходя из необходимой детализации неоднородно-
стей объекта в радиоинтроскопии или времени
переходного радиофизического процесса состоя-
ния материальной среды. Пусть длительность
СКИ-сигнала ΔТ1 ≈ 500 пс, тогда одиночный ра-
диоимпульс без учета потерь и искажений, проходя
через СКИ-рециркулятор, от итерации к итерации
будет претерпевать многократные повторения.

На рис. 6 показана реализация стробоскопиче-
ской оцифровки сгенерированной СКИ-последо-
вательности методом МВТ, реализующей принцип
импульсно-выборочной последовательности с не-
которым периодом ΔТвыб. Причем совершенно не
обязательно чтобы каждый последующий им-
пульс являлся эффективным для преобразования –
эффективным может быть, например, каждый тре-
тий или пятый СКИ [9, 10].
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Рис. 5. Функциональная модель стробоскопического СКИ-рециркулятора в среде SciLab Xcos.
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Рис. 6. Формирование рециркулятором СКИ-последовательности и ее регистрация МВП посредством импульсно-
выборочной последовательности (1…7 и т.д.)

0.25

0.50

0.75

1.00

0 1

ΔTвыб ΔT1 ΔT2
UМВТ(норм)

2 3 4 5 6 7

1 2 3 4 5 6 7

t, нс

В то же время оптимальным с позиции мини-
мизации искажений в модели предлагается счи-
тать, что эффективен каждый 21-й СКИ для мето-
да импульсно-выборочной последовательности и
каждый последующий СКИ – для метода СФД,
что исключает режим избыточной рециркуляции.
В результате по полученным дискретам возможно
стробоскопическое восстановление СКИ (рис. 7)
с длительностью на несколько порядков больше
принятого радиоимпульса.

Принимая во внимание процесс рециркуля-
ции СКИ, как показано на рис. 6, можно утвер-
ждать, что для случая МВТ, реализуемого методом
импульсно-выборочной последовательности, шаг
временной дискретизации будет зависеть от числа
импульсных итераций, в то время как для случая с
СФД шаг дискретизации задается постоянным ис-
ходя из интервала массива ЛЗ СФД [11] и не зависит
от числа импульсной последовательности [11]. Так,
например, для обеспечения дискретизации в 30 пс
за семь циклов в случае метода импульсно-выбо-

рочной последовательности необходимо формиро-
вание выборки из 35 СКИ (эффективным окажется
каждый пятый СКИ), в то время как при заданном
шаге массива ЛЗ СФД в 25 пс – необходимо всего
семь СКИ (семь эффективных импульсных сре-
зов). Именно поэтому СКИ-рециркуляторы наи-
более предпочтительны для технологии СФД.
Однако МВТ импульсной последовательностью
позволяет получить временное сверхразрешение,
ограниченное джиттером импульсов выборки для
МВТ, что позволяет использовать данный метод
при детализированной оценке заданного фраг-
мента СКИ [12].

2.1. Оценка воспроизводимости радиооткликов 
с учетом влияния параметрических условий

режима рециркуляции

При оценке воспроизводимости восстановле-
ния СКИ предлагается использовать два статисти-
ческих метода: корреляционной оценки (взаимная
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корреляционная функция) и среднеквадратиче-
ской оценки (функционал правдоподобия), а так-
же представление каждого в межинтервальной
динамике [1, 3]. При этом в качестве реперного
СКИ будем считать априори известным профиль
регистрируемого радиоимпульса, принятого и
усредненного за N итераций при ОСШ не хуже
20 дБ.

Так, коэффициент взаимной корреляции
(ВКР)  принятого и восстановленного СКИ [1, 4]:

(4)

где  – выборки значений принятого (реперного)
СКИ; – выборки значений восстановленного
СКИ,

– средние значения выборок, M – число выбо-
рок. Функционал правдоподобия может быть
представлен оценкой среднеквадратического от-
клонения (СКО) вида [1, 4]:

(5)

где  – значения точек выборки реперного
СКИ,  – среднее арифметическое значение
точек выборки восстановленного СКИ.

На рис. 8 представлены зависимости функций
ВКР и СКО восстановленного СКИ от числа ите-
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раций рециркуляции при 100-кратной выборке
для МВТ импульсно-выборочной последователь-
ностью и при помощи технологии СФД.

Анализируя полученные зависимости, пока-
занные на рис. 8, можно судить о эффективном
числе итераций рециркуляции СКИ с заданным
статистическим показателем воспроизводимости
[12, 16]. Так, например, для r ≥ 0.9 и σ ≤ 0.08 при
МВТ, реализуемого импульсно-выборочной по-
следовательностью, эффективное число итера-
ций N ≥ 12, в то время как для СФД при тех же ста-
тических условиях эффективное число итераций
N ≥ 10. Из анализа полученных зависимостей
можно сделать вывод, что при N < 15 технология
СФД за счет независимой от числа итераций
временного шага дискретизации предпочтитель-
нее МВТ импульсно-выборочной последова-
тельностью.

Важно отметить, что МВТ позволяет получить
одинаковые показатели воспроизводимости
СКИ при его разбиении на интервалы, что невоз-
можно добиться посредством других технологий,
в том числе средствами мультиплексирования на
базе аналого-цифрового преобразователя реаль-
ного времени [5]. Проведем разбиение восстанов-
ленного при помощи технологии СФД СКИ на
восемь равных интервалов, полагая, что в фрейм-
дискретизаторе для формирования фрейма за-
действовано 42 счетчика, а шаг ЛЗ – 12 пс (рис. 9).

Анализируя зависимости на рис. 9б, можно за-
метить, что для числа итераций более 20 динами-
ческий характер межинтервальных оценок ВКР

Рис. 7. МВП СКИ за семь импульсных итераций рециркуляции (цифры 5…35) методом импульсно-выборочной по-
следовательности (а) и методом СФД (б): восстановленный СКИ (кривая 1) и принятый СКИ (кривая 2).
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на всех интервалах удовлетворяет условию r ≥ 0.9,
а СКО – σ ≤ 0.1.

Таким образом, эффективное число итераций
рециркуляции СКИ определяется заданным ста-
тистическим показателем воспроизводимости.
Однако оценку эффективного числа итераций
целесообразно проводить при установленном
ОСШ. Известно, что для минимизации влияния
коэффициента шума необходимо выбирать ШУ с
максимально высоким коэффициентом усиления

 и наиболее низким коэффициентом шума
. Так, например, для ШУ типа ADL5523

 дБ,  дБ [7].

ШУK
ШK
ШУ 21.5K = Ш 0.8K =

Выходной шум Nрц на выходе рециркулятора
зависит от числа итераций СКИ и может быть
представлен в виде

(6)
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Рис. 8. Зависимости функций ВКР (r, кривая 1) и СКО (σ, кривая 2) восстановленного СКИ от числа итераций рецир-
куляции: а) для МВП импульсно-выборочной последовательностью; б) с помощью технологии СФД.
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где I ≥ 1 – заданное число итераций рециркуля-
ции СКИ.

При этом коэффициент затухания СКИ в коак-
сиальном коннекторе, задающим цепь ЛЗ, зависит
от типа кабеля и увеличивается с ростом частоты,
проявляя характер фильтра нижних частот, со спа-
дом 0.16 дБ/м для кабеля типа РК-50-11-13 в рабо-
чем диапазоне частот [1, 5].

Для расчета шумов НО  и шумов ЛЗ 
необходимо знать активные составляющие их
входных импедансов. Так как ЛЗ и НО включены
последовательно и , то шумами ЛЗ
можно пренебречь. Причем общее сопротивле-
ние плеч аттенюатора  рассчитывается в соот-
ветствии с необходимостью согласования входа и
выхода рециркулятора, охваченного цепью об-
ратной связи при помощи коаксиальной ЛЗ с
волновым сопротивлением 50 Ом.

При нормальных условиях в полосе Δf∆T1 ≈ 2 ГГц
шум НО мкВ [1, 5]. Быстродействую-
щий переключатель имеет линейный диапазон
работы шире, чем ШУ, поэтому интермодуляци-
онные искажения можно не учитывать. При вы-
ходном напряжении ШУ, меньшем допустимого,
обеспечивающего работу усилителя на линейном
участке, основным элементом, вносимым иска-
жения в СКИ, можно считать фильтр, образован-
ный коаксиальной ЛЗ. Аналитически затухание
СКИ-сигнала в рециркуляторе в зависимости от
числа итераций  удобно представить зависимо-
стью вида

(7)

где U1 – динамический уровень СКИ первой ите-
рации, k – коэффициент аттенюации. Отсюда,
зная закон аттенюации по передаточным коэффи-
циентам и декременту затухания рециркулятора,
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нетрудно получить СКИ нивелируемой по уровню
генерируемой последовательности [11, 12].

2.2. Оценка воспроизводимости радиооткликов
с учетом влияния шумов и аттенюации СКИ

Для оценки влияния шумов на характер изме-
нения статистических показателей воспроизводи-
мости в функциональную схему рециркулятора,
представленную на рис. 1, в каждый блок модели
были введены источники шумов, имитирующие
условия итерации при заданном ОСШ. Также в
схему добавили фильтр низкой частоты (ФНЧ),
имитирующий зависимость затухания СКИ от
частоты при прохождении СКИ-сигнала через ЛЗ
[5, 6].

Качественно оценить характер влияния вно-
симых помех и аттенюации в СКИ-рециркулятор
для ОСШ 12 дБ можно на примере графиков,
представленных на рис. 10.

Количественно оценить влияние шумов на по-
казатели воспроизводимости СКИ удобно при
построении зависимостей ВКР и СКО от ОСШ
для реперных радиоизображений эквивалентных
неоднородностей (рис. 11), численная аналитика
которых приведена в работе [1, 8]. Как видно из
приведенных зависимостей, наилучшим ОСШ,
при котором диапазон итераций лежит в интерва-
ле 15…20 (r ≥ 0.9, σ ≤ 0.08), является величина 9 дБ
и более.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

В результате выполненного исследования бы-
ли получены следующие основные выводы.

1. Разработан метод спектрально-временной
рекуперации одиночного СКИ, заключающийся
в генерации идентичной серии импульсов, что
достигается путем его последовательного пропус-

Рис. 10. Формирование рециркулятором СКИ-последовательности (1…N): а) без учета влияния шумов и аттенюации;
б) при затухании коаксиальной ЛЗ 0.16 дБ/м и ОСШ 12 дБ.
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кания через ШУ, охваченного петлей запаздыва-
ющей обратной связи.

2. Построены параметрическая и функциональ-
ная модели стробоскопического СКИ-рециркуля-
тора и исследованы его основные радиотехнические
характеристики: устойчивость к самовозбуждению,
частотные и нелинейные искажения. Для анализа
устойчивости построена эквивалентная схема
стробоскопического СКИ-рециркулятора в среде
SciLab Xcos.

3. На основе запатентованного решения СФД
спроектирован экспериментальный образец микро-
полоскового модуля СКИ-рециркулятора, генери-
рующего импульсно-выборочную последователь-
ность по финитному СКИ заданной конфигурации
[11, 12]. Экспериментальный образец прошел
апробацию и был успешно использован при со-
здании телеметрической системы радиосенсор-
ной идентификации в работе [13].

4. Установлено, что ШУ в полосе 0.4…3.5 ГГц
можно считать линейным и не учитывать фактор
его влияния на искажения СКИ, функция спек-
тральной мощности которого лежит в границах
указанной спектральной полосы.

5. Получено выражение для коэффициента
шума рециркуляции  за N итераций. Показа-
но, что для СКИ-рециркулятора коэффициент
шума является динамическим.

6. Установлено, что для случая МВТ, реализуе-
мого методом импульсно-выборочной последова-
тельности, шаг временной дискретизации будет
зависеть от числа импульсных итераций, в то вре-
мя как для случая с СФД шаг дискретизации зада-

ШРЦξ

ется постоянным, исходя из интервала массива
ЛЗ, и не зависит от импульсной последовательно-
сти, поэтому СКИ-рециркулятор предпочтитель-
нее для метода СФД.

7. Построены функции зависимости ВКР и
СКО от числа итераций рециркуляции. Показано,
для каждого метода эффективное число итераций
рециркуляции СКИ однозначно определено с за-
данным статистическим показателем воспроиз-
водимости. Так, например, для обеспечения r ≥ 0.9
и σ ≤ 0.08 для МВТ, реализуемого импульсно-вы-
борочной последовательностью, эффективное
число итераций N ≥ 12. Для СФД при тех же ста-
тистических условиях эффективное число итера-
ций N ≥ 10. Из полученных зависимостей можно
заметить, что для N < 15 технология СФД за счет
независимой от числа итераций временного шага
дискретизации предпочтительнее МВТ импульс-
но-выборочной последовательностью. Наилуч-
шим ОСШ, при котором диапазон итераций ле-
жит в интервале 15…20 (r ≥ 0.9, σ ≤ 0.08), является
9 дБ и более.

8. Получено радиотехническое решение науч-
ной проблемы регистрации финитных СКИ-ра-
диоизображений, что достигается посредством
разработанной технологии их спектрально-вре-
менной рекуперации на базе СКИ-рециркулято-
ра с усиленно-задержанной обратной связью.
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Рассмотрена помехоустойчивость приема сигналов с псевдослучайной перестройкой рабочей ча-
стоты в низкоскоростных системах радиосвязи при воздействии преднамеренных помех в части по-
лосы. Получены зависимости вероятности ошибки приема сигналов от отношения сигнал-помеха
и от частотных параметров помех для различных алгоритмов приема сигналов частотной телегра-
фии с внутрисимвольной псевдослучайной перестройкой рабочей частоты. Оценена эффектив-
ность рассматриваемых методов приема.
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ВВЕДЕНИЕ

Применение сигналов с расширением спектра −
эффективный способ обеспечения надежной пе-
редачи информации в условиях воздействия орга-
низованных преднамеренных и непреднамеренных
помех, а также для осуществления многостанци-
онного доступа [1–4]. Сущность метода передачи
информации с расширением спектра сигналов
хорошо сформулирована в [4, 5]. На практике
наиболее популярными методами расширения
спектра сигналов являются метод прямого рас-
ширения с помощью псевдослучайной последо-
вательности и метод псевдослучайной перестройки
рабочей частоты (ППРЧ). При этом с точки зрения
использования частотно-энергетического ресур-
са более эффективным является метод ППРЧ [6],
при котором несущие частоты сигналов скачко-
образно перестраиваются по псевдослучайному
коду. Программа перестройки частот для поста-
новщика помех неизвестна, что затрудняет ему
возможность эффективно подавлять системы ра-
диосвязи (СРС).

В зависимости от отношения времени непре-
рывной работы на одной частоте Th и длительности
информационного символа Ts ППРЧ может быть
классифицирована как межсимвольная, посим-
вольная и внутрисимвольная, в частности, при
двоичной ЧТ и без кодирования – как межбито-
вая, побитовая и внутрибитовая [4].

При низкой скорости передачи информации в
течение длительности информационного симво-
ла в результате радиотехнической разведки с по-
следующим радиопротиводействием передавае-
мый символ может быть поражен преднамеренной
помехой. В такой ситуации для борьбы с помехой
целесообразно использовать режим внутрисим-
вольной ППРЧ, когда передача информации осу-
ществляется путем разделения информационного
символа по длительности на независимые эле-
менты (субсимволы), как это показано на рис. 1.
Каждый субсимвол после разделения передается
на своей частоте в соответствии с программой пе-
рестройки частот, при этом соотношение между
длительностями информационного символа и
субсимвола имеет вид

где L − число субсимволов или число скачков ра-
бочей частоты внутри одного символа.

С точки зрения постановщика помех приме-
нение режима ППРЧ вынуждает систему радио-
электронного противодействия с ограниченным
энергетическим ресурсом распределять соответ-
ствующим образом мощность преднамеренной по-
мехи по всему частотному диапазону работы систе-
мы радиосвязи. В этой связи энергетический ресурс
передатчика помех может быть рационально ис-
пользован путем сосредоточения мощности шу-
мовой помехи в ограниченной полосе частот, при
этом постановщик помех выставляет помеху не

,h sT T L=
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по всему диапазону частот, а только в ρ-й его ча-
сти. Такую помеху принято называть преднаме-
ренной шумовой помехой в части полосы. Спек-
тральная плотность мощности данной помехи Nп
представляется в виде

(1)

где ρ − доля полосы частот, занимаемая помехой
,  − общая полоса частот СРС.

Субсимволы в режиме ППРЧ будут подавлены
преднамеренной помехой с вероятностью ρ в пре-
делах полосы частот . Вероятность того, что
эти субсимволы не подавляются помехой, равна
(1 − ρ).

1. МОДЕЛЬ КАНАЛА СВЯЗИ
Рассмотрим случай приема сигналов частот-

ной телеграфии (ЧТ) в режиме внутрисимволь-
ной ППРЧ. Полезный сигнал имеет вид

(2)

где Ps − мощность сигнала, ωi − несущая частота,
Es − энергия сигнала.

Примем, что во входном колебании приемни-
ка при приеме i-го субсимвола кроме полезного
сигнала  и собственных шумов приемника

 присутствует и преднамеренная помеха :

(3)

Преднамеренная шумовая помеха в части по-
лосы  имеет мощность

При передаче информации в режиме ППРЧ
помехи на частотах передачи субсимволов оказы-
ваются независимыми. Заметим, что режим пере-
дачи внутрисимвольной ППРЧ имеет сходство с
разнесением сигналов. В этой связи для выбора
способов принятия решения о символе по сово-
купности принятых субсимволов (частотных эле-
ментов) можно воспользоваться теорией разне-
сенного приема. Для определенности примем
случай передачи двоичных сигналов ЧТ с некоге-
рентным приемом, полагая, что синхронизация
при этом обеспечена. Зависимость вероятности
ошибки от отношения сигнал–шум при некоге-
рентном приеме сигналов ЧТ на фоне шумовой
помехи известна [5]:

(4)
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где спектральная плотность мощности шума N
равна либо N0, либо N0 + Nп в зависимости от то-
го, что присутствует на входе демодулятора –
только собственный шум приемника, либо соб-
ственный шум и преднамеренная помеха.

2. ПРИНЯТИЕ РЕШЕНИЯ 
О ПЕРЕДАЧЕ СИМВОЛА НА ОСНОВЕ 

МАЖОРИТАРНОЙ ЛОГИКИ

В режиме внутрисимвольной ППРЧ на основе
использования демодулятора с принятием жест-
ких решений для каждого субсимвола (скачка ча-
стоты) решение о передаче соответствующего ин-
формационного символа выносится на основе
мажоритарной логики, т.е. решение о передавае-
мом символе принимается по большинству голо-
сов (решений) о субсимволах. Для того чтобы не
возникла неопределенная ситуация (голоса раз-
делились поровну), разумно символ разделять на
нечетное число субсимволов. Однако число суб-
символов может быть и четным, тогда при равен-
стве числа голосов принимается произвольное
решение.

Для примера рассмотрим случай, когда в режиме
внутрисимвольной ППРЧ символ разбивается на
три субсимвола, каждый из которых передается на
своей частоте. Учитываем то, что в рассматриваемом
случае энергия субсимвола составляет . Тогда
средняя вероятность приема i-го субсимвола
определяется формулой [7]

(5)

В соответствии с мажоритарным правилом вы-
несения решения ошибка приема символа возни-
кает в том случае, когда два или все три субсимво-
ла приняты с ошибкой. Таким образом, с учетом
независимости ошибок при приеме субсимвола

3sE

( )

( )

( )

( )

п

п

0

0

0

0

1 exp
2 6

11 exp
2 6

1 exp
2 6

11 exp .
2 6

s
si

s

s

h

s

Ep
N N

E
N

E
N PT F

E
N

 
= ρ − + + 

 + − ρ − = 
 

 
= ρ − + + ρΔ 

 + − ρ − 
 

Рис. 1. Разбиение символа на субсимволы.
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полная вероятность ошибки приема символа
имеет вид

(6)

Вероятность ошибки приема символа Pe для
произвольных значений L можно получить ана-
логичным способом:
для нечетных L −

(7a)

для четных L −

(7б)

Здесь через [ ] обозначена целая часть величи-
ны .

На рис. 2а–2в в логарифмическом масштабе
представлены зависимости вероятности битовой
ошибки приема символа  от отношения сигнал-
помеха для СРС в режиме внутрисимвольной ППРЧ
при воздействии преднамеренной шумовой помехи
в части полосы для различных значений доли заби-
тых частот ρ и значения отношения сигнал/шум

.
Как видим из рис. 2а–2в, применение режима

внутрисимвольной ППРЧ на основе мажоритарно-
го правила позволяет снизить вероятность ошибки
приема символа в области малых значений отно-
шения сигнал–помеха, что соответствует сильной
преднамеренной помехе по отношению к полез-
ному сигналу. Важно отметить, что данное прави-
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Рис. 2. Зависимости вероятности ошибки приема сим-
вола Pe от отношения сигнал–помеха для  (а),
0.05 (б) и 0.01 (в) при мажоритарном объединении ре-
шений о субсимволах, полученные для случаев прие-
ма сигналов ЧТ в режиме внутрисимвольной ППРЧ с
кратностью разнесения L = 1…5 (цифры на кривых).
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ло вынесения решения о передаваемом символе
показывает невысокие результаты, если символ
разбивается на четное число субсимволов.

3. МЕТОД АДАПТИВНОГО ВЗВЕШИВАНИЯ 
ВЫХОДНЫХ ВЫБОРОК

На практике постановщик помех забивает не
все частоты, используемые в режиме ППРЧ, а
только их часть, поэтому на приемной стороне
субсимволы могут быть в разной степени поражены
помехой. Отметим сходство режима внутрисим-
вольной ППРЧ с разнесенным приемом, когда от-
ношение сигнал–шум в разных ветвях разнесе-
ния оказывается разным. Это сходство позволяет
воспользоваться теорией разнесенного приема
при выборе способов принятия решения о симво-
ле по совокупности принятых субсимволов.

В этом случае при приеме сигналов в режиме
внутрисимвольной ППРЧ используется алгоритм
взвешивания и сложения принятых субсимволов.
Согласно [3] при обработке сигналов для последую-
щего принятия решения о передаваемом символе
эффективным методом взвешивания выборок каж-
дого субсимвола перед их сложением, достаточно
устойчивым к изменениям стратегии постанов-
щика помех, является адаптивное взвешивание
выходной выборки квадратичного детектора  в
каждом канале некогерентного приема.

На рис. 3 представлена схема приемника сиг-
налов ЧТ с внутрисимвольной ППРЧ. При приеме
после переноса всех субсимволов на общую проме-
жуточную частоту сигнал демодулируется путем
пропускания его через два полосовых фильтра ПФ,

ikx

чьи выходы подвергаются детектированию и стро-
бированию в конце каждого субсимвола. Проде-
тектированные квадратичными детекторами КД
сигналы, соответствующие одному символу, взве-
шиваются и суммируются для формирования
двух величин статистик принятия решения, кото-
рые обозначим  [5]. Представленные ниже
результаты получены при условии, что весовой
множитель  выбирается обратно пропорцио-
нальным сумме мощностей сигнала и помехи

Это означает, что если сигналы при некотором
скачке частоты поражены сильной преднамерен-
ной помехой, то при сложении они имеют очень
малый вес.

Рассмотрим ситуацию передачи символа “0”.
Согласно рассматриваемому алгоритму вынесения
решения о символе ошибка возникает в случае, ко-
гда на входе решающего устройства РУ имеет место
соотношение  или , где

− нормированные величины статистик при прие-
ме i-го субсимвола для каналов “0” и “1”. Здесь

 и  − уровни сигналов на выходах каналов
при приеме i-го субсимвола, представляющего
“0” и “1” соответственно.

Для определения вероятности ошибки приема
символа в режиме внутрисимвольной ППРЧ требу-
ется знать распределение нормированных выборок.
Сформированные из принимаемого колебания, со-
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Рис. 3. Блок-схема приемника сигналов ЧТ с внутрисимвольной ППРЧ: ШПФ – широкополосный фильтр, ГПС кода –
генератор псевдослучайного кода, ПФ – полосовой фильтр, КД – квадратичный детектор, РУ – решающее устройство.
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держащего полезный сигнал, величины z1 и z2 рас-
пределены по закону нецентрального хи-квадрат
распределения с 2L степенями свободы, в против-
ном случае (принимаются только шумы и помеха)
будут иметь центральное хи-квадрат распределение
с 2L степенями свободы. Тогда условная вероят-
ность ошибки приема символа “0” определяется
зависимостью

(8)

где  − плотности вероятностей слу-
чайных величин  и  соответственно. Эти плот-
ности вероятностей определяются выражениями

(9)

где  − модифицированная функция Бессе-
ля первого рода L − 1 порядка, m − параметр не-
центральности нецентрального хи-квадрат рас-
пределения,  − гамма-функция.

Средняя вероятность ошибки приема символа
в некогерентном приемнике двоичной ЧТ с ППРЧ
и частотно-временным разнесением символа в
присутствии преднамеренной шумовой помехи в
части полосы при подавлении l из L субсимволов
[3, 8]

(10)

В соответствии с (10) средняя вероятность
ошибки приема символа для случая отсутствия раз-
деления символа на субсимволы (L = 1) имеет вид
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(12)

Необходимо отметить, что вычисления веро-
ятности ошибки по мере увеличения величины L
становятся громоздкими.

На рис. 4а–4в представлены зависимости ве-
роятности ошибки приема сигналов ЧТ в режиме
внутрисимвольной ППРЧ, полученные для слу-
чая посимвольной ППРЧ (L = 1) и для сигналов с
ЧТ в режиме внутрисимвольной ППРЧ при двух-,
трех-, четырех- и пятикратном разбиении символа
на субсимволы в условиях воздействия преднаме-
ренной шумовой помехи в части полосы для различ-
ных значений доли забиваемых частот ρ = 0.05, 0.1,
0.5 и отношения сигнал–шум .

На рис. 5 приведена зависимость вероятности
ошибки приема символа Pe в режиме внутрисим-
вольной ППРЧ от отношения сигнал–помеха
при воздействии заградительной шумовой поме-
хи во всем диапазоне частот, занимаемом СРС

.
Из рисунков видно, что в области небольших

отношений сигнал–помеха использование режи-
ма внутрисимвольной ППРЧ с рассматриваемым
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позволяет снизить вероятность ошибки приема
сигналов. В этих условиях при заданной вероят-
ности битовой ошибки  и доле забитых
частот  обеспечивается энергетический
выигрыш в отношении сигнал–помеха более 4 дБ
при L = 3, более 5 дБ для L = 4, а для  − 3
и 4 дБ соответственно. Интересно, что в области
больших отношений сигнал–помеха рассмотрен-
ный алгоритм может не улучшить, а ухудшить по-
мехоустойчивость в связи с энергетическими по-
терями из-за некогерентного сложения сигналов.
Следует отметить и тот факт, что при увеличении
доли забиваемых помехой частот ρ сужается диа-
пазон отношений сигнал–помеха, в котором
применение рассмотренного алгоритма приводит
к энергетическому выигрышу. В предельном слу-
чае , когда постановщик помех ставит загра-
дительную помеху на всех используемых систе-
мой связи частотах, наилучший результат дает
ППРЧ без разделения символа на субсимволы.
Это, впрочем, очевидно по физическим сообра-
жениям. Следует отметить, что в области неболь-
ших отношений сигнал–помеха увеличение крат-
ности разнесения свыше четырех не позволяет
получить значительный выигрыш и может лишь
привести к усложнению аппаратной части систе-
мы радиосвязи.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Рассмотрен некогерентный прием сигналов

ЧТ с внутрисимвольной ППРЧ. Исследованы два
алгоритма – с мажоритарным сложением реше-
ний о субсимволах и с весовым сложением выбо-

510eP −=
0.05ρ =

0.05ρ =

1ρ =

Рис. 4. Зависимость вероятности ошибки приема сим-
вола Pe от отношения сигнал–помеха для  (а),
0.1 (б) и 0.5 (в), полученные для случая посимвольной
ППРЧ (L = 1) и для сигналов с ЧТ в режиме внутри-
символьной ППРЧ при двух-, трех-, четырех- и пяти-
кратном разбиении символа на субсимволы (цифры
на кривых).
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Рис. 5. Зависимость вероятности ошибки приема
символа Pe от отношения сигнал–помеха при воздей-
ствии заградительной шумовой помехи .
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рок сигналов на выходах ветвей демодуляторов,
причем веса принимались обратно пропорцио-
нальными суммарным мощностям входных про-
цессов на той или иной частоте.

Показано, что в области небольших входных
отношений сигнал–помеха оба алгоритма демон-
стрируют энергетический выигрыш по отноше-
нию к системе с посимвольной ППРЧ. Первый
алгоритм прост в реализации, но требует большей
величины отношения сигнал–помеха для дости-
жения одной и той же вероятности ошибки. При-
менение второго алгоритма позволяет добиться
энергетического выигрыша 5 дБ и более по срав-
нению с системой с посимвольной ППРЧ.
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ВВЕДЕНИЕ

Наука и технологии, использующие терагер-
цовое (ТГц) излучение (0.3…30 ТГц), интенсивно
развивались в последние 25 лет. В самом начале
этого периода, ТГц-излучение, которое включает
также субмиллиметровое и дальнее инфракрасное
излучение, использовалось в отдельных областях
спектроскопии твердого тела, а также детектиро-
валось астрономами как излучение космических
объектов. Использовать ТГц-излучение для пол-
ноценной диагностики различных физических,
химических и биологических объектов не пред-
ставлялось возможным ввиду отсутствия подхо-
дящих источников. В связи с бурным развитием
мощной фемтосекундной лазерной техники в по-
следнее десятилетие произошло взрывное разви-
тие технологий генерации ТГц-излучения с ис-
пользованием таких лазерных источников. Па-
раллельно шло развитие методов детектирования
с высоким временным разрешением. Оба фактора
привели к развитию новой области исследования
объектов различной природы: лазерной ТГц-
спектроскопии, наиболее известным методом ко-
торой является спектроскопия во временной об-
ласти (time domain spectroscopy, TDS).

Терагерцовое излучение оказалось прекрас-
ным инструментом для исследования и контроля

квазичастиц и коллективных возбуждений в твер-
дых телах, для управления фазовыми переходами
и соответствующими изменениями свойств мате-
риалов, для исследования вращательных и коле-
бательных спектров в молекулярных системах. На
сегодняшний день ТГц-излучение имеет широчай-
ший ряд научных, технологических и промышлен-
ных применений. Однако, как это происходит прак-
тически с любой наукой и технологией, возникает
непреодолимое желание и необходимость расши-
рять диагностические и технологические возможно-
сти методов, использующих ТГц-излучение.

В данной работе мы представляем наши ре-
зультаты по трем направлениям разработок мате-
риалов и структур, используемых для генерации и
детектирования ТГц-излучения посредством фо-
топроводящих антенн (ФПА):

1) оптимизация параметров наноплазмонных
антенн,

2) создание сверхрешеточных гетероструктур
на основе InGaAs,

3) использование слоистых и двумерных полу-
проводников.

Измерения проводили методом TDS-спектро-
скопии с использованием фемтосекундного лазе-
ра на кристалле сапфира, допированного ионами
титана, с усилителем. Для исследования времени

УДК 621.315.592,621.3.029.66
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жизни носителей заряда применяли методику оп-
тического возбуждения-зондирования с использо-
ванием того же лазера. Подробное описание уста-
новки и методики можно найти в работах [1–3].

1. СОВРЕМЕННОЕ СОСТОЯНИЕ 
ПРОБЛЕМЫ

В дорожной карте 2017 г. [4] указано, что ключе-
вым устройством, обеспечившим надежную гене-
рацию и детектирование TГц-излучения, явился
фотопроводящий переключатель [5]. С момента
своего первоначального внедрения эти устрой-
ства значительно эволюционировали [6]. Ис-
ходный полупроводник – кремний на сапфире,
на котором они были изготовлены, заменен вы-
ращенным при низких температурах GaAs
[6‒8]. Позднее стали использоваться другие ма-
териалы, например сплавы InGaAs [9], InAlAs и
GaBiAs [10], а также материалы на основе гра-
фена [11].

Проводник GaAs, выращенный на низких
температурах, обладает высоким электриче-
ским сопротивлением, позволяющим прикла-
дывать большие поля, относительно хорошей
подвижностью и малым временем жизни носи-
телей заряда. Высокое сопротивление материала
обеспечивается во многом благодаря широкой
запрещенной зоне. При этом широкая запре-
щенная зона GaAs не позволяет работать с длин-
новолновой накачкой, генерируемой компактны-
ми и недорогими волоконными лазерами или ла-
зерами на неодимовом стекле. Для работы с
излучением этих лазеров необходимы фотопро-
водники с более узкой запрещенной зоной. Од-
ним из самых перспективных материалов являет-
ся фотопроводник InGaAs. Этот материал позво-
ляет использовать в качестве оптической накачки
лазеры, работающие в диапазоне 1.0…1.6 мкм
[10, 12–14]. Однако использование InGaAs со-
пряжено с некоторыми трудностями. Для эффек-
тивной генерации ТГц-излучения необходимо,
чтобы фотопроводящий слой полупроводника
имел высокое удельное сопротивление. Именно
поэтому необходимо применять различные мето-
дики, которые позволили бы уменьшать как элек-
трическое (темновое) сопротивление фотопровод-
ника, так и достаточно большие времена жизни
фотовозбужденных носителей заряда. Например,
для увеличения сопротивления InGaAs использу-
ется метод ионной имплантации, низкотемпера-
турного роста c легированием атомами бериллия
и эрбия и т.д.

В настоящее время динамический диапазон си-
стем на основе фотопроводящих устройств c плаз-
монными элементами достиг 107 дБ, а их типичный
спектр обычно составляет от 0.05 до 2…6 ТГц [15]. В

ФПА лазерный импульс возбуждает импульс пе-
реходного тока, и генерация ТГц-излучения осу-
ществляется за счет движения электронов, нахо-
дящихся в зоне проводимости. Таким образом, в
этом случае эффективное возбуждение импульса
тока с соответствующими частотно-временны-
ми характеристиками является принципиаль-
ным условием для эффективной генерации ТГц-
излучения.

Для увеличения эффективности ФПА исполь-
зуется специальная геометрия электродов антен-
ны: антенна типа “галстук-бабочка”, спиральная
или логопериодическая антенна и др., которые
улучшают связь оптического излучения с полупро-
водником [16] и ограничивают время прохождения
заряда через границу раздела полупроводник-ме-
талл [17]. В последние годы начали активно ис-
пользоваться наноплазмонные структуры [15],
имплементированные в зазор ФПА, позволяю-
щие перераспределить энергию лазерного им-
пульса накачки таким образом, что бóльшая
часть фотовозбужденных носителей заряда распо-
лагается вблизи плазмонных электродов антенны.
Подобная структура позволяет заметно увеличить
эффективность конверсии в ФПА и увеличить
мощность генерации ТГц-излучения [18].

Отметим, что ФПА являются не единственны-
ми генераторами и детекторами ТГц-импульсов.
Кроме того, они имеют существенные ограничения
по энергии генерируемых импульсов. ТГц-импуль-
сы более высокой энергии генерируются в других
материалах и за счет других эффектов. К ним отно-
сится прежде всего генерация высоких гармоник
под воздействием лазерного импульса накачки на
нелинейный кристалл, позволяющая получать в
органических кристаллах импульсы с энергией
10…20 мДж, что при соответствующей фокуси-
ровке может обеспечить амплитуду электриче-
ского поля на уровне 40 МВ/см [19]. В качестве
генераторов ТГц-излучения с механизмом вы-
прямления используются также сегнетоэлектри-
ческие кристаллы [20] и графеноподобные полу-
проводники [21].

Кроме того, ТГц-излучение генерируется
плазмой (искрой), создаваемой в воздухе мощ-
ным фемтосекундным импульсом [22]. В послед-
ние годы также активно развиваются методы ге-
нерации ТГц-излучения магнитными (спинтрон-
ными) материалами и структурами [23, 24]. Все
перечисленные методы могут быть реализованы в
лазерных лабораторных установках.

Методы генерации ТГц-излучения в установ-
ках МЕГА-Сайнс также существуют, однако в на-
стоящей работе не рассматриваются.
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2. ОПТИМИЗАЦИЯ ПАРАМЕТРОВ 
ТЕРАГЕРЦОВЫХ АНТЕНН

Одним из наиболее успешных методов увели-
чения эффективности ФПА является оптимиза-
ция геометрии электродов. В настоящее время
исследовано очень много различных геометрий
электродов, при этом металлические (плазмон-
ные) решетки дали наилучшие результаты. В этом
типе электродной геометрии (дизайна) напря-
женность электрического поля значительно уве-
личивается в области контакта металл/полупровод-
ник и, соответственно, увеличивается коэффициент
поглощения электромагнитного излучения фото-
проводящим слоем [25].

В работах [2, 3, 25] впервые теоретически пока-
зано, что использование периодичной металличе-
ской структуры может заметно увеличить интен-
сивность генерации излучения за счет передачи
энергии импульса лазерной накачки посредством
возбуждения канализированных плазмонных мод,
распространяющихся в щелевых волноводах между
электродами металлической структуры. Показа-
но, что наиболее эффективно энергия передается
при выполнении условий резонансного распро-
странения.

Рекордная на сегодняшний день эффектив-
ность преобразования лазерного излучения в
электромагнитные колебания ТГц-диапазона была
получена за счет трехмерных плазмонных элек-
тродов, она составила 7.5% при мощности гене-
рируемого ТГц-излучения в 105 мкВт [26].

На рис. 1а, 1б представлены фотографии раз-
работанной и исследованной нами логарифми-
ческой спиральной антенне (ЛСА), сделанные
растровым электронным микроскопом. ЛСА со-
стоит из электродов, представляющих собой пару
логарифмических спиралей (см. рис. 1а), в зазоре
которых сформированы две симметрично распо-
ложенные плазмонные решетки (см. рис. 1б) на
поверхности сверхрешеточной гетероструктуры
InAlAs/InGaAs. Сверхрешетка представляет собой
30 периодов чередующихся слоев InGaAs (толщи-
ной 12 нм) и InAlAs (толщиной 4 нм), она изготов-
лена методом молекулярно-лучевой эпитаксии на
подложке GaAs (100) с помощью пятиступенчатого
метаморфного буфера InyAl1 – yAs с переменной
мольной долей индия от y = 0.104 до y = 0.52. Пе-
риод решетки равен 250 нм.

На рис. 1в и 1г представлены временные и
частотные зависимости ТГц-излучения, гене-
рируемого на обычной спиральной и плазмон-
ной фотопроводящих антеннах (ФПА). Здесь и
далее частотные зависимости получены мето-
дом быстрого преобразования Фурье с использо-
ванием программного продукта SciDAVis. На-
блюдается усиление генерируемого ТГц-излуче-

ния в два раза по сравнению с “обычным”
зазором в ЛСА.

Выбранная геометрия плазмонной решетки
обеспечивает возбуждение поверхностных плаз-
монных волн вдоль периодической границы
металлической решетки под воздействием по-
ляризованной TM-волны лазерной накачки
[27]. Возбуждение поверхностных плазмонных
волн позволяет пропускать большую часть оп-
тической накачки через наноразмерную ре-
шетку в фотопоглощающую подложку. Кроме
того, плазмонные антенны в непосредствен-
ной близости от контактных электродов значи-
тельно увеличивают интенсивность оптической
накачки.

3. СОЗДАНИЕ СВЕРХРЕШЕТОЧНЫХ 
ГЕТЕРОСТРУКТУР НА ОСНОВЕ InGaAs
Как уже отмечалось ранее, для создания эрго-

номичных, компактных и недорогих систем
ТГц-спектроскопии требуется заменить дорого-
стоящие и громоздкие фемтосекундные титан-
сапфировые лазеры, работающие на длине вол-
ны ~ 800 нм, на волоконные аналоги, излучаю-
щие в ближнем инфракрасном диапазоне длин
волн 1.03…1.56 мкм. По этой причине выбор ма-
териала и конструкции функциональных слоев
для создания ФПА становится ключевой зада-
чей. Наиболее подходящим кандидатом и техно-
логически воспроизводимым материалом явля-
ется InGaAs при мольной доле индия 53%, по-
скольку энергия его запрещенной зоны (~0.8 эВ
при 300 К) соответствует энергии фотонов на
длине волны 1.56 мкм. Для эффективной работы
InGaAs должен обеспечивать сверхмалые време-
на жизни фотовозбужденных носителей заряда
при сохранении относительно высокой подвиж-
ности. Кроме того, слой должен иметь высокое
электрическое сопротивление.

Наиболее приемлемым решением является ис-
пользование сверхрешеточных гетероструктур In-
GaAs/InAlAs (см., например, [28, 29]). В [26] автора-
ми была предложена структура, состоящая из после-
довательности самоорганизующихся слоев ErAs,
разделенных фотопроводящим слоем In0.53Ga0.47As.
Высаживание атомов эрбия в атмосфере мышьяка
на поверхности InGaAs приводит к образованию
островкового роста с высотой островков ErAs по-
рядка четырех монослоев. С одной стороны, внед-
рение ErAs в кристаллическую решетку InGaAs
приводит к смещению уровня Ферми к дну зоны
проводимости InGaAs, что сопровождается уве-
личением концентрации свободных носителей
заряда в фотопроводящем слое и соответствую-
щим уменьшением его сопротивления. С другой
стороны, легируя бериллием InGaAs возможно
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подобрать такую концентрацию легирования,
при которой уровень Ферми располагается в за-
прещенной зоне InGaAs. Используя структуру,
состоящую из 30–70 периодов ErAs:In0.53Ga0.47As,
удалось получить малое время жизни носителей
порядка 3.6 пс. В работе [28] авторы дополнитель-
но использовали “сглаживающий” слой, что при-
вело к еще большему уменьшению времени жиз-
ни, до 2 пс.

Позднее, авторами работы [29] была предло-
жена структура, в которой фотопроводящий слой
InGaAs был помещен между барьерными слоями
InAlAs, выращенными при пониженной темпера-
туре роста. Низкая температура роста слоя InAlAs
обеспечивает большое число глубоких уровней –
ловушек для носителей заряда [30, 31]. При тун-
нелировании между слоями InGaAs фотовозбуж-
денные электроны захватываются ловушками в
InAlAs, что приводит к увеличению сопротивле-

Рис. 1. РЭМ-изображения топологии электродов антенны в различных масштабах (а, б); временные (в) и частотные (г) за-
висимости ТГц-излучения, генерируемого на обычной спиральной (1) и плазмонной (2) фотопроводящих антеннах
при напряжении 60 В.
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ния фотопроводящего слоя и уменьшению вре-
мени жизни носителей.

Следует отметить, что процесс захвата наибо-
лее эффективен для тонких слоев InGaAs толщи-
ной порядка 10…15 нм, когда расстояние между
электронами и ловушками достаточно для тунне-
лирования. Для того чтобы большая часть опти-
ческой накачки поглотилась в фотопроводящем
слое, авторы использовали структуру из 100 пери-
одов, так, чтобы суммарная толщина InGaAs со-
ставила 1 мкм. Слой InGaAs был дополнительно
легирован бериллием для увеличения сопротив-
ления. За счет указанной конструкции удалось
получить рекордно низкое время жизни носите-
лей, порядка 0.8 пс.

Согласно нашим исследованиям [32, 33] на-
пряженные сверхрешеточные наноструктуры
InGaAs/InAlAs позволяют заметно уменьшить
время жизни фотоносителей заряда, до 1.7 пс, по
сравнению с решеточно-согласованными (4 пс)
за счет интенсификации межсплавного рассея-
ния (рассеяния на неоднородностях состава) и
рассеяния на шероховатостях гетероинтерфейса
InAlAs/InGaAs. Кроме того, они позволяют
управлять параметрами фотопроводящих слоев,
например, влиять на ширину запрещенной зоны
InGaAs и спектр генерации ТГц-излучения. Бы-

ло показано, что введение эпитаксиальных на-
пряжений в структуру является достаточно эф-
фективным способом для уменьшения времени
жизни носителей заряда при сохранении их по-
движности [34, 35].

Используя экспериментальную методику оп-
тической накачки-зондирования и феноменоло-
гическую релаксационную модель, мы определи
времена жизни фотовозбужденных носителей за-
ряда. Релаксационные кривые представлены на
рис. 2а, соответствующие спектры – на рис. 2б.
Весь временной отрезок такой релаксационной
зависимости может быть разделен на три этапа.
Первый этап (до 200 фс) — это когерентный режим.
Второй этап (до 2 пс) – термализация носителей
заряда – обычно характеризуется взаимным рас-
сеянием носителей, рассеянием электронов на
оптических фононах, межзонным рассеянием и
захватом носителей ловушками. Третий этап (до
100 пс) — это режим горячих носителей, на котором
происходит выравнивание температуры носителей
заряда между собой (до 2 пс).

На структуре с отсутствием эпитаксиального
напряжения достаточно просто можно наблю-
дать четыре релаксационных процесса. Сразу
после возбуждения происходит сверхбыстрый
процесс, который можно охарактеризовать кон-

Рис. 2. Релаксационные кривые (а) коэффициента отражения, полученные в схеме оптическое возбуждение-зондиро-
вание для ненапряженного слоя (1) In0.53Ga0.47As/In0.52Al0.48As и напряженного слоя (2) In0.53Ga0.47As/In0.38Al0.62As
(τ1…τ4 – релаксационные процессы, характеризующие различные механизмы сверхбыстрой релаксации фотовозбуж-
денных носителей заряда), а также спектральная зависимость амплитуды ТГц-излучения в тех же образцах (б); плот-
ность излучения 9.39 мкДж/см2, длина волны возбуждения 800 нм.
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стантой τ1. Как было показано в работе [36, 37],
данный процесс связан с процессом термализа-
ции носителей заряда. Следующий процесс τ2
относится к рассеянию носителей заряда на фо-
нонах, что может иметь отношение к режиму го-
рячих носителей заряда, поскольку энергия оп-
тического возбуждения значительно превышает
ширину запрещенной зоны эпитаксиальной
структуры. Следующая временная константа τ3
определяется захватом носителей заряда ловуш-
ками (точечными дефектами кристаллической
структуры). Здесь следует отметить, что процес-
сы τ1 и τ2 в структуре с эпитаксиальными напря-
жениями не наблюдаются. В работе [38] этот эф-
фект связывается с уменьшением вклада погло-
щения свободных носителей и двухфотонного
поглощения в динамику носителей заряда. При
этом, как видно из релаксационных кривых,
введение эпитаксиального напряжения умень-
шает время τ3. В первую очередь это может
определяться концентрацией ловушечных со-
стояний, возникающих за счет эпитаксиальных
напряжений [38]. И наконец, время τ4 – характе-
ризующее время рекомбинации носителей заря-
да для структуры с эпитаксиальным напряжени-
ем – демонстрирует низкие значения. Таким об-
разом, показано, что на времена релаксации
фотовозбужденных носителей заряда можно
влиять путем искусственного введения эпитак-
сиальных напряжений. Отметим, что обнару-
женный нами эффект дополняет успешно разви-
ваемые в последние годы технологии инженерии
напряжений [39–42].

4. ИСПОЛЬЗОВАНИЕ СЛОИСТЫХ
И ДВУМЕРНЫХ ПОЛУПРОВОДНИКОВ
Графен и углеродные нанотрубки, обладаю-

щие уникальными электрофизическими свой-
ствами, являются перспективными материалами
для использования в ТГц-устройствах. Первые
результаты исследования ТГц-генерации в моно-
слойном и слоистом графене представлены в ра-
ботах [43, 44]. Однако большие успехи были до-
стигнуты при использовании графеноподобных
материалов для детектирования ТГц-излучения.
В работе [45] представлен ТГц-детектор с прием-
ной антенной на основе одностенных углеродных
трубок, отличительными особенностями которо-
го являются компактность, широкополосность,
гибкость, малая энергозатратность, а также воз-
можность работы при комнатной температуре.
Представленный детектор обладает относительно
высокой чувствительностью, 2.5 В/Вт, в диапазо-
не частот 1.4…3.1 ТГц. В работе показано, что от-
клик имеет фототермоэлектрическую природу и

усиливается за счет плазмонных эффектов в ан-
тенне.

В последнее десятилетие слоистые и двумерные
полупроводники, в частности дихалькогениды пе-
реходных металлов (ДПМ), интенсивно исследо-
вались и в качестве генераторов и детекторов ТГц-
излучения. В 2017 г. была впервые исследована
ТГц-эмиссия с поверхности слоистого кристалла
дисульфид молибдена MoS2 [46]. После этого было
опубликовано еще несколько работ, посвященных
исследованию ТГц-генерации другими ДПМ: WSe2
(диселенид вольфрама), WS2 (дисульфид вольфра-
ма) [47, 48]. В работе [21] было показано, что даже
двумерная пленка WSe2 толщиной порядка 0.8 нм
генерирует более эффективный ТГц-сигнал по
сравнению с пленкой InGaAs той же толщины.
Этот результат наглядно демонстрирует, что при
переходе к наноразмерам двумерные ДПМ более
эффективны, чем полупроводники III–V группы.
В работе [49] был представлен ТГц-фотодетектор
на основе массива монослойных MoSe2 c вольт-
ватной чувствительностью 38 мВ/Вт. Другой
пример – ТГц-фотодетектор на основе слоисто-
го 2H-TaSe2 [50], чувствительность которого со-
ставляет 27 В/Вт.

Если рассматривать объемные слоистые ДПМ
как материалы для ФПА и оценивать их с точки
зрения таких параметров как сопротивление, по-
движность и время жизни носителей заряда, то они
сильно уступают полупроводниковым соединени-
ям группы III–V. Так, один из наиболее перспек-
тивных ДПМ MoS2 имеет подвижности электронов
~200 см2/В с и дырок ~72 см2/В с, что достаточно
мало [50]. Несмотря на то, что в литературе есть
несколько примеров создания ТГц-детекторов
на основе двумерных ДПМ, эти материалы пока
сильно уступают традиционно применяемым при
создании ФПА полупроводникам, таким как GaAs и
InGaAs.

В начале 2014 г. стали появляться статьи о сло-
истом черном фосфоре (фосфорене), как о пер-
спективном двумерном материале [51]. Благодаря
сильной связи электронного состояния между
слоями кристаллитов черного фосфора, его за-
прещенная зона варьируется в пределах от 1.5 эВ
(монослой) до 0.3 эВ (объемный кристалл). Однако
подход, реализованный в работах [52–55], пока-
зал еще одну уникальную возможность черного
фосфора. Теоретически, возможно менять шири-
ну запрещенной зоны в слоистом черном фосфоре
с помощью приложения электрического поля.
Последние эксперименты по фотоэмиссионной
спектроскопии подтверждают, что в легированном
через адсорбцию атомов калия черном фосфоре
действительно можно “настраивать” и даже пол-
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ностью перекрывать запрещенную зону [56]. К
сожалению, расчетное электрическое поле соста-
вило порядка нескольких вольт на один нанометр.
Такое большое электрическое поле препятствует
реализации перестраиваемых запрещенных зон
электронных и фотонных устройств. Кроме то-
го, сильно легированный материал обычно не
идеален для применения в подобных устройствах
оптоэлектроники. Однако в работе [57] эта про-
блема была решена путем изменения толщины
кристалла черного фосфора.

Экспериментально возможность “настройки”
запрещенной зоны в черном фосфоре была по-
казана путем приложения прямого электриче-
ского смещения к электродам. В кристаллите
черного фосфора толщиной 4 нм (порядка семи
монослоев) изменение запрещенной зоны огра-
ничено примерно 75 мэВ. Причем наблюдается
сильная нелинейная зависимость ширины за-
прещенной зоны от электрического поля смеще-
ния. Эта специфическая полевая зависимость
обусловлена сильной межслойной связью элек-
тронного состояния и очень хорошо учитывает-
ся при расчете теории функционала плотности
[58]. Напротив, в черном фосфоре с толщиной
10 нм, разность потенциалов может преодолеть
межслойную связь. Ранее была продемонстри-
рована эффективная непрерывная “настройка”
запрещенной зоны кристаллитов черного фос-
фора от 300 до 50 мэВ с внешним электрическим
полем смещения до 1.1 В/нм.

Следующим важным свойством черного фос-
фора является его высокая подвижность, которая
зависит от числа слоев [59, 60], вследствие чего
фосфорен эффективно поглощает ТГц-излучение,
даже если энергия фотонов ниже энергии запре-
щенной зоны полупроводника. Подвижность но-
сителей заряда в объемных кристаллитах черного
фосфора достигает 50000 и 1000 см2/В с при 30 и
300 К соответственно [60–63]. Кроме того, чер-
ный фосфор проявляет ярко выраженные анизо-
тропные свойства, такие как анизотропный пере-
нос и теплопроводность, оптическое поглощение
и линейный дихроизм, что указывает на то, что
его можно использовать в качестве эффективного
оптоэлектронного материала, расширяя его работу
до более длинных волн, таких как средний инфра-
красный спектр и биомедицинское зондирование
[64–66]. Экспериментально было доказано, что тех-
нологический прием укладки различных слои-
стых материалов (ДПМ, графен и т.д.) может
быть использован для разработки сверхчувстви-
тельных детекторов света, или гибких фотоволь-
таических устройств.

В 2017 г. впервые было предложено в качестве
фотопроводящего материала ТГц-антенны ис-
пользовать нанослои черного фосфора [67]. Бы-
ла показана возможность сверхширокополосно-
го детектирования от ИК- до ТГц-частот. Хоро-
шее сочетание параметров черного фосфора
(ширина запрещенной зоны, высокая подвиж-
ность носителей заряда) приводит к широкому
спектральному поглощению, превосходящему
графен. В зависимости от геометрии устрой-
ства, длины волны и мощности падающего из-
лучения могут различаться фотопроводящие
механизмы, такие как фототермоэлектриче-
ская, болометрическая и электронно-дырочная
генерация. Предлагаемые фотодетекторы потен-
циально могут обладать хорошей эффективно-
стью с чувствительностью более 300 В/Вт, мало-
шумящей эквивалентной мощностью по отно-
шению к падающей (поглощенной) мощности
(меньше 10 пВт/Гц0.5). Улучшить характеристи-
ки созданных устройств можно более обосно-
ванным выбором (несимметричных) материалов
электродов, усовершенствованием плазмонных
антенн, а также возможностью динамического
управления шириной запрещенной зоны.

В наших работах мы исследовали генерацию
ТГц-излучения различными двумерными и слои-
стыми полупроводниками. На рис. 3 приведены
временные и спектральные зависимости ампли-
туды ТГц-импульса, генерируемого слоистыми
кристаллами WSe2 и черного фосфора толщиной
порядка 20 нм, в геометрии “на отражение”. Из
рисунков видно, что эффективность генерации
ТГц-излучения нанокристаллами черного фос-
фора примерно в два раза выше, чем нанокри-
сталлами WSe2. Максимум эмиссии приходится на
1 и 1.5 ТГц для WSe2 и черного фосфора соответ-
ственно. Спектр излучения черного фосфора ши-
ре спектра излучения WSe2.

Механизмы генерации ТГц-излучения этими
двумя материалами принципиально различные.
Черный фосфор является узкозонным полупро-
водником (ширина запрещенной зоны порядка
0.3 эВ), он хорошо поглощает излучение накачки,
и ТГц-излучение генерируется по фотовольтаи-
ческому механизму Дембера для фотопроводящих
материалов. Ширина запрещенной зоны монослой-
ного WSe2 соответствует 1.62 эВ. Следовательно, как
было показано в работе [21], основным механиз-
мом генерации ТГц-излучения в образцах WSe2
является нелинейно-оптическое выпрямление, а
вклад поверхностного поля и фотоэффекта Дем-
бера можно исключить ввиду отсутствия погло-
щения оптического излучения.
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Представлен обзор современных тенденций

развития и совершенствования ТГц-источников
излучения, использующих в качестве накачки
фемтосекундные лазеры, в том числе на кристал-
ле сапфира, допированном ионами титана.

Рассмотрены фотопроводящие источники,
для которых решение проблемы увеличения эф-
фективности оптико-ТГц-конверсии связано с
двумя фундаментальными задачами, заключаю-
щимися в обеспечении предельной концентра-
ции энергии лазерного излучения в зазоре ФПА
для усиления поглощения лазерного импульса в
фотопроводящем материале, и создании фото-
проводящих структур со сверхмалыми времена-
ми жизни фотоносителей заряда при сохране-
нии их высокой подвижности. Решение первой
задачи обеспечивается созданием ФПА, содер-
жащих наноплазмонные структуры, дальней-
шее увеличение эффективности которых воз-
можно при совместном решении физических и
технологических задач. Вторая задача может
быть решена несколькими путями. Первый –
целенаправленная модификация структур на ос-
нове узкозонного полупроводника InGaAs, ра-
ботающего с лазерной накачкой в диапазоне
длин волн 1.03…1.56 мкм. Второй путь – созда-
ние и оптимизация новых материалов, таких как
дираковские материалы и топологические изо-
ляторы наряду с черным фосфором, а также ком-

бинации новых материалов, например, черный
фосфор/графен.

Что касается двумерных полупроводников, то
в силу малости активного объема их использова-
ние эффективно при создании детекторов и мо-
дуляторов ТГц-излучения.

Работы в этой области обеспечат широкое
применение ТГц-излучения в спектроскопии ма-
териалов, биомедицинской диагностике, метро-
логии, спинтронике, беспроводной связи и т.д.
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Выполнен теоретический анализ различных форматов однополосной модуляции, используемых в
волоконно-оптических линиях связи с внешним электрооптическим двухэлектродным модулято-
ром Маха–Цендера для генерирования оптических сигналов, устойчивых к дисперсионной дегра-
дации мощности. Представлено семейство новых форматов однополосной модуляции, рассмотре-
ны особенности их использования, достоинства и недостатки. Предположено уменьшение нели-
нейных искажений сигналов при их транспортировке по дисперсионному оптоволокну.
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ВВЕДЕНИЕ

Однополосные сигналы модуляции интенсив-
ности света устойчивы к дисперсионной деграда-
ции мощности при их распространении в оптово-
локне. Стандартным способом [1] генерирования
таких сигналов является использование двухэлек-
тродного модулятора Маха–Цендера с квадратур-
ным смещением и управляющими напряжениями,
сдвинутыми по фазе на 90°. Однако, это не един-
ственная возможность получить такие сигналы. В
данной статье представлено семейство расши-
ренных форматов модуляции двухэлектродного
модулятора Маха–Цендера, обеспечивающих ге-
нерирование однополосных оптических сигналов.
Производится сравнение этих форматов с хорошо
известными однополосными форматами модуля-
ции. Обсуждаются особенности их применения,
достоинства и недостатки.

1. МОДУЛЯТОР МАХА–ЦЕНДЕРА 
С ДВУМЯ УПРАВЛЯЮЩИМИ 

ЭЛЕКТРОДАМИ

Принципиальная схема двухэлектродного мо-
дулятора Маха–Цендера показана на рис. 1. Мо-
дулятор включает в себя подложку из монокри-
сталла ниобата лития и сформированную на ней
путем термодиффузии титана систему канальных
оптических волноводов с одним входом и одним
выходом (рис. 2). Входной оптический канал рас-

щепляется на два независимых волновода, созда-
вая пространственное разделение входного лазер-
ного излучения на два пучка света, которые затем
сводятся вместе в выходном оптическом канале.
На подложке устанавливаются управляющие
электроды. Электрическое напряжение, подавае-
мое на электроды, создает электрическое поле,
проникающие в сечение каждого волновода. Это
поле изменяет оптическую длину пути волноводов.
Управляющие напряжения U1 и U2 определяют фа-
зовые сдвиги  и  приобретаемые световыми1ϕ 2ϕ

УДК 621.383

ЭЛЕКТРОНИКА
СВЧ

Рис. 1. Принципиальная схема модулятора Маха–
Цендера с двумя управляющими электродами:

– модулирующие напряжения; +Ub, − Ub – на-
пряжения смещения противоположной полярности.
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волнами при прохождении своего собственного
канального волновода.

Принцип работы двухэлектродного модулятора
Маха–Цендера неоднократно обсуждался в лите-
ратуре (см., например, [2]). Здесь мы лишь коротко
повторим основные моменты необходимые для
дальнейшего обсуждения. Если на сигнальные
электроды подаются модулирующие напряжения

 и  с
одинаковыми частотами , одинаковыми ам-
плитудами , но с разными начальными фазами

 и , то электромагнитная световая волна на
выходе из модулятора может быть записана в виде

(1)

где Ub – напряжение смещения, Uπ – полуволно-
вое (запирающее) напряжение. Спектральное
представление такой волны может быть представ-
лено в виде суммы

(2)

с коэффициентами

(3)

где  и  – нормированные пе-
ременные,  – функция Бесселя первого рода
порядка n. Соответственно, спектральное пред-
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ставление сигнала модуляции интенсивности
света на выходе из модулятора имеет вид

(4)

2. ФОРМАТЫ 
ОДНОПОЛОСНОЙ МОДУЛЯЦИИ 

ДВУХЭЛЕКТРОДНОГО МОДУЛЯТОРА
Из (3) легко видеть, что условие того, что в

спектре электромагнитной волны пропадает одна
из гармоник первого или минус первого порядка
выглядит как

(5)

причем знак плюс относится к гармонике с n =
= +1, а знак минус к n = −1.

В табл. 1 представлены примеры однополосных
форматов модуляции, полученные с помощью вы-
ражения (5). Некоторые из них хорошо известны.
Так, формат с ub = ±1/2, (ϕm1 − ϕm2)/π = ±1/2 ис-
торически был первым предложенным однопо-
лосным оптическим форматом модуляции [1]. Он
примечателен тем, что выбор квадратурной рабо-
чей точки с нормированным напряжением сме-
щения  приводит, как это видно из (4), к
подавлению всех четных гармоник сигнала моду-
ляции интенсивности. Тем самым, нелинейные
искажения сигнала на выходе из модулятора ока-
зываются минимальными.

Другой формат с ub= ± 1/3, (ϕm1 − ϕm2)/π =
= ±2/3 был предложен сравнительно недавно
[3]. Он интересен тем, что при выборе ,
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Рис. 2. Поперечное сечение модулятора Маха–Цендера с двумя управляющими электродами:  – модулирующие
напряжения.
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 в электромагнитной волне пропадает не
только полоса , но и . А при выборе
режима с ,  или ub =

,  пропадают одновре-
менно полосы  и . Таким образом, в
этом случае модуляция становится “однополос-
ной” не только по основной, но и по второй гар-
монике. В результате следует ожидать уменьше-
ния нелинейных искажений оптического сигнала
модуляции интенсивности.

Кроме перечисленных, соотношение (5) дает
целое семейство новых однополосных форматов
модуляции (см. табл. 1). Обсуждение этих форма-
тов обнаружить в литературе не удалось. Это свя-
зано, по-видимому, с тем, что применение таких
форматов предполагает использование фазовраща-
телей для управления фазой сигнальных напряже-
ний двухэлектродного модулятора Маха–Цендера
и формирования СВЧ-сигналов с произвольно за-
данной разностью фаз. Разработка таких фазовра-
щателей является давней и не простой проблемой
СВЧ-электроники. Обсуждение возможных под-
ходов появилось в литературе лишь недавно и вы-
звало большой интерес [4–8].

3. ОПТИЧЕСКИЙ СИГНАЛ
НА ВЫХОДЕ ИЗ ОПТОВОЛОКНА

Из-за дисперсии каждая спектральная компо-
нента электромагнитной волны (2) приобретает
на выходе из оптоволокна длиной L свой набег
фазы . Так, для компоненты с частотой

 он составляет

где  – постоянная распространения на частоте
 несущей волны, коэффициент

 равен обратной величине групповой ско-
рости сигнала и коэффициент  определяется
через коэффициент дисперсии оптоволокна D
как  [9]. В итоге на выходе из опто-
волокна имеем электромагнитную волну в виде

(6)

где

(7)

– параметр транспортировки оптического сигна-
ла по волокну.

Интенсивность света на выходе из оптоволок-
на  (а следовательно, и фототок детектора излу-
чения) будет пропорциональна квадрату модуля
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напряженности электрического поля  (6). За-
пишем ее в виде

(8)

где

(9)

– комплексная амплитуда гармоники с частотой
. При вычислении (9) воспользуемся теоре-

мой Графа о суммировании бесселевых функций,
которую для цели нашего анализа перепишем в
виде (см. Приложение)
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Таблица 1. Примеры форматов однополосной модуляции

Примечание: n − номер гармоники с амплитудой, равной нулю.

Нормированное 
напряжение смещения

Нормированная разница 
фаз модулирующих 

напряжений

n = −1

n = +1

b bu U U π=
1 2( )m mϕ − ϕ π

1 2± 1 2∓

1 3± 2 3∓

2 3± 1 3∓

1 4± 3 4∓

3 4± 1 4∓

1 2± 1 2±

1 3± 2 3±

2 3± 1 3±

1 4± 3 4±

3 4± 1 4±
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где комплексное число z3exp(iγ) есть сумма двух
других комплексных чисел  и

. В результате получим выражение

(11)

Аналогичная, но более громоздкая версия выра-
жения (11) с разделением на четные и нечетные
спектральные компоненты была получена также
в [10].

В качестве примера, иллюстрирующего устой-
чивость указанных сигналов к дисперсионной де-
градации мощности, рассмотрим формат модуля-
ции , , . Сигнал
модуляции интенсивности (4) на выходе из моду-
лятора (на входе в оптоволокно) принимает вид

(12)

а на выходе из волокна

(13)

Из сравнения (12) и (13) видно, что соответствую-
щие сигналы на входе и на выходе из оптоволокна
отличаются только фазой, а амплитуды этих сиг-
налов одинаковы по величине (без учета затуха-
ния в волокне).

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Выполнен теоретический анализ различных

форматов однополосной модуляции, используемых
в волоконно-оптических линиях связи с внешним
электрооптическим двухэлектродным модулятором
Маха–Цендера для генерирования оптических
сигналов, устойчивых к дисперсионной деградации
мощности. Представлено расширенное семейство
новых форматов однополосной модуляции. Среди
них форматы, обеспечивающие “однополосный”
режим не только по основной, но и по второй гар-
монике. В результате следует ожидать уменьше-
ния нелинейных искажений оптического сигнала
модуляции интенсивности.

К основным трудностям использования ука-
занных форматов модуляции следует отнести не-
обходимость применения фазовращателей для
управления фазой сигнальных напряжений двух-
электродного модулятора Маха–Цендера и фор-
мирования СВЧ-сигналов с заданной разностью
фаз. Разработка таких фазовращателей является
давней проблемой СВЧ-электроники. Потреб-
ность в таких устройствах диктуется необходимо-
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стью их использования для фазовой СВЧ-модуля-
ции, компенсации фазовых искажений СВЧ-сигна-
ла, выравнивания электрической длины линий
передачи, в системах управления фазированны-
ми антенными решетками и др. Среди экспери-
ментальных достижений можно отметить работу
[11], в которой сообщается об эксперименталь-
ной демонстрации СВЧ-фазовращателя с непре-
рывным набором возможных фазовых сдвигов от
0° до 360° в полосе пропускания 10…40 ГГц. В ра-
боте [12] обсуждается концепция СВЧ-фазовра-
щателя для осуществления непрерывных от 0 до
360° фазовых сдвигов в широком диапазоне ча-
стот до 100 ГГц.

Применение фазовращателей позволит пол-
ноценно использовать предложенные в статье
расширенные форматы модуляции интенсивно-
сти света для формирования однополосных опти-
ческих сигналов. Полученные явные выражения
наглядно демонстрируют передачу таких сигна-
лов по оптоволокну без дисперсионной деграда-
ции мощности. При этом можно ожидать умень-
шения нелинейных искажений рассмотренных
сигналов при их транспортировке по дисперси-
онному оптоволокну.

ПРИЛОЖЕНИЕ

В волоконно-оптических линиях связи этап
транспортировки световых сигналов по оптово-
локну описывается в терминах классических
электромагнитных волн, т.е. в терминах напря-
женностей электрического и магнитного полей.
Регистрация же пришедших сигналов с помощью
фотодетектора основана на явлении фотоэффекта и
возвращает нас к фотонной трактовке и необхо-
димости определения интенсивности света. Таким
образом, детектор оптических сигналов является
квадратичным по отношению к напряженности
электрического поля световой волны. Определе-
ние спектральных компонент интенсивности све-
та (9) на основе знаний о спектральном составе со-
ответствующей электромагнитной волны (6) при-
водит к вычислению рядов типа (10). Такие
вычисления обычно производятся с помощью тео-
ремы Графа о суммировании бесселевых функций.
Однако традиционное изложение этой теоремы,
доступное в известных монографиях [13, 14], посвя-
щенных функциям Бесселя, приводит к выражени-
ям, которые довольно трудно непосредственно
применить для целей анализа передачи световых
сигналов в волоконно-оптических линиях связи.
В данном Приложении мы переформулируем и
докажем терему Графа в терминах, наиболее при-
годных для подобных аналитических расчетов.
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Стартуем с известного интегрального представления функции Бесселя

(П.1)

Замена переменных ,  приводит (П.1) к виду

(П.2)

Далее, умножим обе части равенства z1exp(iα) +  =  на  и приравняем мни-
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где комплексные числа ,  и
 связаны соотношением z1exp(iα) +

 = . Это утверждение и состав-
ляет сущность теоремы Графа. Эквивалентное
утверждение (10), использованное в данной статье
для вычисления интенсивности светового сигна-
ла, получается из (П.8) заменой индекса m на –m .

Формулировки теоремы Графа о суммирова-
нии рядов бесселевых функций, приведенные в
известных учебниках [13, 14], получаются непо-
средственно из (П.8) как частный случай при

.
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ВВЕДЕНИЕ
Характерной чертой современных маломощных

радиоэлектронных, компьютерных и медицинских
систем является батарейное электропитание, кото-
рое выполняется с помощью DC/DC-преобразова-
телей, построенных на микросхемах, реализующих
топологию зарядового насоса [1–4].

При мощностях до единиц ватт интегральные
преобразователи на переключаемых (“летаю-
щих”) конденсаторах демонстрируют параметры,
сравнимые с индуктивными DC/DC-преобразо-
вателями. При этом они не требуют громоздких
дискретных индуктивностей, имеют невысокую
стоимость, превосходные массогабаритные харак-
теристики, высокий КПД, прекрасно совмещаются
с архитектурой микроконтроллерных систем, на-
ходящихся большую часть времени в режиме ожи-
дания и лишь изредка переключающихся в актив-
ный режим.

Зарядовый насос относится к классу емкостных
(безындуктивных) преобразователей, использую-
щих конденсаторы в качестве накопителей заряда.
Перенос заряда от одного конденсатора к другому
реализуется с помощью системы переключате-
лей, выполняющих перераспределение заряда в
конденсаторах. Безиндуктивные преобразовате-
ли без регулирования выходного напряжения или
с упрощенной системой дискретного регулирова-
ния называются зарядовыми насосами или пре-
образователями с накачкой (или подкачкой) за-
ряда. Однако если в структуре зарядового насоса
имеется какой-либо механизм плавной регули-

ровки выходного напряжения, например, с помо-
щью контроллера управления выходным напря-
жением или линейного стабилизатора с малым
падением напряжения на регулирующем элемен-
те LDO, то такие преобразователи обычно отно-
сят к классу преобразователей на переключаемых
конденсаторах [5].

При проектировании устройств с накачкой за-
ряда необходимо учитывать особенности процессов
обмена энергией в коммутируемых конденсаторах,
а также способы, которыми достигается высокая
эффективность преобразователя, и особенности
коммутационных процессов в переходных режимах
работы. Схемотехническое моделирование поз-
воляет изучить коммутационные процессы работы
преобразователя, минимизировать потери преоб-
разования и тепловыделения, обеспечить большой
КПД, оптимизировать частоту переключения.

Основные электронные компоненты такого
преобразователя – переключатели и конденсато-
ры. В выпрямителях с умножением напряжения,
которые тоже относят к преобразователям с на-
качкой заряда, переключателями служат диоды.
При реализации в интегральном варианте предпо-
чтение отдается активным MOSFET-переключате-
лям с низким сопротивлением открытого канала,
управляемым встроенным тактовым генератором.
Конденсаторы, за исключением специальных
применений, обычно не включаются в состав
микросхем, что позволяет выбирать их тип и ем-
кость в зависимости от рабочей частоты и требо-
ваний к пульсациям выходного напряжения, ко-

УДК 621.3.08:621.3.089.2:621.311.6

ФИЗИЧЕСКИЕ ПРОЦЕССЫ
В ЭЛЕКТРОННЫХ ПРИБОРАХ
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торое может быть, как стабилизированным, так и
нестабилизированным [6].

1. ФИЗИКА И СХЕМОТЕХНИКА
DC/DC ПРЕОБРАЗОВАТЕЛЕЙ

В базовой схеме построения зарядового насоса
(рис. 1) используется принцип коммутации “ле-
тающего” конденсатора С1 с помощью двух клю-
чей S1 и S2, работу которых можно разделить на
два этапа. На первом этапе, когда коммутаторы
S1 и S2 находятся в положении 1, конденсатор С1
заряжается током Iзар от источника напряжения
Uвх (см. рис. 1а). На втором этапе, после переклю-
чения коммутаторов S1 и S2 в положение 2, кон-
денсатор С1 разряжается током Iразр на выходной
конденсатор С2, включенный параллельно нагру-
зочному резистору R1 (см. рис. 1б).

Конденсатор С1 традиционно называют “лета-
ющим”. Очевидно, что этот термин связан с пере-
ключением от входной цепи к выходной. Нако-
пительный конденсатор С2 предназначен для
хранения заряда и фильтрации выходного напря-
жения . Секция накопительного конденсатора
С2 гальванически развязана с секцией “летающего”
конденсатора С1, что позволяет комбинировать
выходное напряжение с входным и получать на
выходе напряжение с инверсией, без инверсии,
выходное напряжение, превышающее входное, и
выходное напряжение, меньшее входного.

Поэтому одним из основных параметров
DC/DC-преобразователей, характеризующих их
энергетическую эффективность, является коэффи-
циент передачи  напряжения со входа на выход

определяемый конфигурацией ключей и конден-
саторов [1].

выхU

uk

вых вх ,uk U U=

Высокий КПД обеспечивается при сравни-
тельно небольших токах нагрузки  и , крат-
ном входному напряжению: 2, 1, 0.5. Кроме того,
имеется возможность с высоким КПД реализо-
вать на выходе одновременно несколько напря-
жений из одного входного [7].

Детали процесса переноса заряда от одного
конденсатора к другому и энергетическая эффек-
тивность работы преобразователей подобного ти-
па представлены на рис. 2а. В первой фазе работы
зарядового насоса ключ S замкнут в положение 1
и “летающий” конденсатор С заряжается через
резистор Ri от источника питания, на зажимах ко-
торого поддерживается постоянное напряжение

. Для последовательно включенных конденса-
тора С и резистора Ri справедливо соотношение

где  и  – напряжение на конденсаторе С
и резисторе Ri.

В начальный момент времени  подключения
конденсатора С к источнику питания  напря-
жение  на конденсаторе равно нулю и все на-
пряжение источника окажется приложенным к
резистору Ri, т.е.  =  (рис. 2б, кривая ). По
мере заряда конденсатора С напряжение  на нем
возрастает по экспоненциальному закону, прибли-
жаясь к напряжению источника питания :

(1)

где  – постоянная времени заряда “летающего”
конденсатора С, равная , Ri – внутрен-
нее (резистивное) сопротивление цепи заряда
(сопротивление соединяющих проводников, об-
кладок, выводов и внутреннее сопротивление ис-
точника энергии), индуктивность отсутствует.

н maxI uk

вхU

( ) ( )вх ,C RU u t u t= +

( )Cu t ( ) Ru t

1t
вхU

Cu

   Ru вхU Cu

Cu

вхU  

( ) вх
зар

1 exp ,C
tu t U

  
= − −  τ  

зарτ
зар iRCτ =

Рис. 1. Базовая схема зарядового насоса: цикл заряда (а) и разряда (б) конденсатора C1.
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При этом ток  через “летающий” конденса-
тор С, называемый током заряда  в момент 
подключения конденсатора к источнику напря-
жения  максимален  (рис. 2б, кривая ) и по
мере заряда конденсатора С спадает по экспонен-
циальному закону, стремясь к нулю, согласно
уравнению

(2)

где  – максимальный ток заряда, определяемый
по формуле

(3)

Энергия WC, накопленная “летающим” конден-
сатором с емкостью С на этапе заряда, определя-
ется соотношением

(4)

Энергия потерь  при заряде конденсатора равна
тепловой энергии, рассеиваемой на сопротивле-
нии  зарядным током , и может быть найдена
из выражения

(5)

Ci
зарi 1t

вхU 0I Ci

( )зар 0
зар

exp  ,ti t I
 

= − τ 

0I

0 вх  .iI U R=

2
вх .

2C
CUW =

iW

iR зарi

2
зар

0

  .i iW i R dt
∞

= 

Полагая, что  не изменяется со временем и учи-
тывая соотношения для  и  из (2) и (3), после
интегрирования выражения (5) получаем

(6)

Таким образом, при заряде “летающего” кон-
денсатора половина энергии источника питания
переходит в энергию электрического поля кон-
денсатора, а вторая половина выделяется в за-
рядной цепи в виде тепловых потерь. При этом
величина потерь не зависит от сопротивления
зарядной цепи [8].

Полная энергия , потребляемая от источни-
ка питания при перекачке заряда с помощью “ле-
тающего” конденсатора, равна сумме потери
энергии  в процессе заряда конденсатора и на-
копленной энергии в конденсаторе , т.е.

Во второй фазе работы зарядового насоса пе-
реключатель S находится в положении 2 (момент
времени ) и конденсатор С разряжается на на-
грузку Rн (см. рис. 2). Если конденсатор  филь-
тра отсутствует, то ток  разряда конденсатора
С имеет обратное направление по сравнению с то-

iR
зарi 0I

2
вх .

2i
CUW =

W

iW

CW

= + = 2
вх  .i CW W W CU

2t
фC

разрi

Рис. 2. Схема перекачки заряда “летающим” конденсатором (а) и происходящие при этом процессы (б):  – временные
диаграммы напряжения на конденсаторе С;  – ток перезаряда конденсатора С;  – напряжение на нагрузке Rн.
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ком заряда  и уменьшается во времени по экспо-
ненциальному закону (см. рис. 2б, кривая ):

(7)

где  – максимальный ток разряда;
 – постоянная времени цепи разряда

“летающего” конденсатора.
Напряжение  на сопротивлении нагрузки
 повторяет форму тока разряда  (рис. 2б,

кривая ).
Энергия Wп, выделяемая при разряде “летающе-

го” конденсатора С на сопротивление нагрузки 
при отсутствии конденсатора  сглаживающего
фильтра, равна энергии  (выражение (4)), за-
пасенной в конденсаторе С, и не зависит от со-
противления нагрузки

(8)

Таким образом, “летающий” конденсатор пе-
рекачивает в нагрузку всего лишь половину энер-
гии , потребляемой от источника напряжения.
Следовательно, КПД преобразования составляет
50% и не зависит ни от сопротивления потерь при
заряде, ни от сопротивления нагрузки при разряде.
Конечно, такой невысокий КПД малопривлека-
телен для разработчиков DC/DC преобразовате-
лей с накачкой заряда.

Однако утверждение об относительно невысо-
ком КПД справедливо лишь для случая полного
разряда “летающего” конденсатора С, когда на-
пряжение  на конденсаторе падает до нуля. Си-
туация существенно изменяется, если “летаю-
щий” конденсатор разряжается на нагрузку не
полностью, а лишь частично [5], до напряжения

. В этом случае энергия , передаваемая в
нагрузку “летающим” конденсатором С за один
цикл, определяется выражением

(9)

где  – начальное напряжение на “летающем”
конденсаторе (см. рис. 2б); .

При этом в нагрузку передается порция заряда
, определяемая по формуле

(10)

Конечно, при частичной перезарядке “летающе-
го” конденсатора порция энергии, передаваемая
за один цикл, уменьшается по сравнению с пол-
ной перезарядкой. Но при коммутации ключа S
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(см. рис. 2а) с частотой  ток в нагрузке растет
пропорционально частоте коммутации:

(11)

где  – выходное эквивалентное со-
противление преобразователя.

С физической точки зрения эквивалентное
выходное сопротивление  определяет рези-
стивные потери рассматриваемого устройства.
Чтобы увеличить ток нагрузки необходимо
уменьшить , что может быть достигнуто уве-
личением емкости “летающего” конденсатора
и/или повышением частоты коммутации.

Концепцию частичного разряда “летающего”
конденсатора просто реализовать, подключив па-
раллельно нагрузке конденсатор фильтра . На
конденсаторе фильтра, включенного параллель-
но сопротивлению нагрузки, сохраняется неко-
торое минимальное значение выходного напря-
жения , начиная с которого в последующие
циклы работы “летающий” конденсатор С доза-
ряжается до напряжения . Такая перекачка
энергии микропорциями увеличивает эффектив-
ность процесса накачки заряда. Причем с умень-
шением разницы между входным и выходным на-
пряжениями  повышаются
значения коэффициента передачи  напряжения
со входа на выход преобразователя и его КПД.

Важным эксплуатационным показателем пре-
образователя является коэффициент нестабиль-
ности  выходного напряжения при изменении
тока нагрузки 

(12)

где  – напряжение на выходе преобразовате-
ля при токе нагрузки .

При малом токе нагрузки . Следо-
вательно, коэффициент нестабильности .
Однако, как видно из выражения (10), в этом слу-
чае снижается порция переносимой “летающим”
конденсатором энергии. Увеличить количество
переносимой конденсатором энергии возможно
за счет увеличения либо его емкости, либо рабо-
чей частоты . Однако в первом случае возрас-
тают габариты конденсатора и, следовательно, га-
бариты преобразователя, а во втором случае – по-
тери энергии в ключах, что снижает его КПД.

Напряжение на выходе преобразователя опре-
деляется напряжением на конденсаторе фильтра
(см. рис. 2а). В момент, когда ключ S соединяет
конденсаторы С и  параллельно, выходное на-
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пряжение uвых имеет максимальное значение
. В дальнейшем, по мере разряда ансамбля

конденсаторов С и  на сопротивление нагрузки
выходное напряжение падает до минимальной ве-
личины . На выходе преобразователя при-
сутствует постоянная составляющая выходного на-
пряжения  и пульсирующая составляющая –
напряжение пульсаций  – .
Величина пульсаций выходного напряжения, как и
в любых источниках питания, определяется вели-
чиной емкости фильтра  и током нагрузки.

При проектировании микросхем, реализую-
щих регулирование выходного напряжения на-
качкой заряда, обычно приходится искать ком-
промиссное решение между величинами емкости
“летающего” конденсатора С, емкости накопитель-
ного конденсатора  и рабочей частоты .

На практике для снижения нестабильности вы-
ходного напряжения при изменении тока нагруз-
ки  преобразователя с накачкой заряда встреча-
ются два варианта технических решений [11].

1. Первый вариант связан с использованием
конденсаторов повышенной емкости. Такое ре-
шение целесообразно, когда электронное устрой-
ство, питаемое от DC/DC-преобразователя, до-
пускает отклонение напряжения в некоторых
пределах (питание цифровых устройств обычно
допускает отклонение 3…5% от номинального
напряжения), и можно обойтись без дополни-
тельной стабилизации напряжения преобразова-
теля. При этом для конкретного тока нагрузки
важно выбрать емкости конденсаторов преобра-
зователя достаточной величины [12].

2. Во втором варианте за счет усложнения
устройства необходимый уровень стабилизации
выходного напряжения достигается при исполь-
зовании нетривиальных алгоритмов работы и
специальных средств управления. При этом более
эффективно используется запасенная в конден-
саторах энергия, что минимизирует величину не-
обходимой емкости. Необходимая стабилизация
достигается:

– за счет использования более сложной систе-
мы коммутации с контроллером управления, что
позволяет обеспечить регулировку выходного на-
пряжения с большей дискретностью коэффициента
передачи; при этом сохраняется высокий КПД;

– при использовании дополнительного анало-
гового стабилизатора, включенного после преоб-
разователя, например, LDO. При этом несколько
снижается КПД, но допустимо выбрать емкости
конденсаторов преобразователя меньшей вели-
чины, что может снизить общие затраты на

вых maxU
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вых min U
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вых вых max U UΔ = вых min U

фC

фC тактf

нI

устройство, даже с учетом расходов на дополни-
тельный стабилизатор.

Схемотехническое моделирование при проек-
тировании устройств с накачкой заряда позволяет
изучить коммутационные процессы работы пре-
образователя, минимизировать потери преобра-
зования и тепловыделения, обеспечить больший
КПД, оптимизировать величину емкостей и ча-
стоту переключения.

При моделировании преобразователей подоб-
ного типа следует учитывать следующие схемо-
технические особенности [13]:

– режим работы силового ключа связан с боль-
шими импульсными токами и возможным изме-
нением полярности напряжений на его выводах;

— драйверы управления ключом должны
иметь гальваническую развязку между силовыми
и управляющими цепями и обеспечивать необхо-
димые управляющие токи и напряжения при вы-
соком быстродействии;

— одновременная работа в определенной по-
следовательности нескольких силовых ключей
требует формирования паузы в интервалах между
включением и выключением (Dead Time), чтобы
исключить протекание сквозных токов во время
переходных процессов [14, 15].

2. МОДЕЛИРОВАНИЕ

В качестве среды схемотехнического модели-
рования была использована программа Electronics
Workbench (EWB), что обусловлено спецификой
поставленной задачи. Программа EWB (младшие
версии) давно и успешно используется при прове-
дении имитационного моделирования [2, 13–16].
Она имеет удобный, интуитивно понятный ин-
терфейс. Кроме традиционного Spice анализа
EWB позволяет пользователям подключать к ис-
следуемой схеме виртуальные контрольно-изме-
рительные приборы, приближенные к реальным
аналогам. В EWB имеется встроенная обширная
библиотека аналоговых и цифровых электронных
компонентов, большой набор методов анализа
различных характеристик электронных схем. В
настоящее время накоплен значительный опыт и
существует обширная литература по использова-
нию EWB в разных областях аналоговой и цифро-
вой электроники анализа схемотехники силовых
устройств [2, 13–16]. Имеется также достаточная
библиотека мощных n- и p-канальных MOSFET-
транзисторов фирм International Rectifier и Zetex
Semiconductors, а также средства управления си-
ловыми ключами с элементами гальванической
развязки между цепями управляющих логических
сигналов и силовых цепей.
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Рис. 3. Схема для моделирования процессов зарядового насоса.
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Задача моделирования DC/DC-преобразова-
телей с накачкой заряда осложняется отсутствием
в библиотеке программы EWB соответствующей
элементной базы контроллеров и драйверов с
функцией “Dead Time”, что делает далеко не три-
виальной проблему формирования и оптимиза-
ции и временных задержек [15].

На этапе исследования процесса накачки за-
ряда в качестве коммутатора удобно использовать
библиотечный компонент Voltage-Controlled
Switch – электронный ключ, управляемый логиче-
ским сигналом. Привлекают такие его свойства:
ключ идеален по быстродействию, не имеет ограни-
чений по току и напряжению, имеет гальваниче-
скую развязку управляющих и силовых цепей, поз-
воляет в опциях варьировать такие важные для
энергетического моделирования характеристики,
как сопротивление ключа во включенном и вы-
ключенном состоянии, уровни входного управля-
ющего сигнала и выходного напряжения.

Для исследования процесса накачки заряда
простейшая схема зарядового насоса, приведенная
на рис. 2, была дополнена необходимыми эле-
ментами управления и контроля. Модифициро-
ванная электрическая схема для схемотехниче-
ского моделирования работы приведена на рис. 3.
Вместо трехвыводного ключа S (см. рис. 1) ис-
пользовались два двухвыводных S1 и S2, управля-
емых инверсными сигналами с выхода логиче-
ских элементов (ЛЭ) U1 и U2 (рис. 4).

Элемент задержки R1C3 обеспечивает времен-
ную паузу  = 70 нс между импульсами управле-
ния ключами (Dead Time) для предотвращения
сквозных токов через коммутирующие ключи S1
и S2. Форма мгновенного напряжения на конден-
саторе С3 временной задержки показана на рис. 4
(график 5), а ее временные диаграммы работы –
на рис. 4 (графики 2–4).

“Летающий” конденсатор С1 заряжается от
источника входного напряжения V1 через комму-
татор S1 током заряда iзар, а разряжается током
разряда iразр через коммутатор S2 на накопитель-
ный конденсатор С2, включенный параллельно с
резистором нагрузки R3 ≡ Rн. Частота коммутации
задается генератором прямоугольных импульсов
V2 (Clock)  = 500 кГц с коэффициентом за-
полнения импульса 0.5 (рис. 4, график 6).

Ток заряда “летающего” конденсатора пред-
ставляет собой импульс тока во входной цепи,
для наблюдения которого включен последова-
тельно в исследуемую цепь датчик преобразова-
теля тока V3 (Current Controlled Voltage Source).
Этот датчик преобразует протекающий через него
ток в эквивалентное ему гальванически развязан-
ное напряжение на заземленном резисторе R2
(рис. 4, график 2).

Контроль постоянной составляющей тока и
напряжения входной и выходной цепей выпол-
нялся виртуальными приборами М1, М2, …, М4,
работающими в режиме Direct Current (DC). Се-
тевой фильтр, состоящий из индуктивности L1 и

зt

тактf
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Рис. 4. Временные диаграммы работы зарядового насоса: график 1 – переменная составляющая выходного напряже-
ния; 2 – импульс входного тока; 3 – напряжение U2 на выходе ЛЭ; 4 – напряжение U1 на выходе ЛЭ; 5 – напряжение
на конденсаторе С3 временной задержки; 6 – импульсы тактового генератора V2.
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конденсатора C4, уменьшает влияние импульс-
ной составляющей входного тока на показания
амперметра М1, регистрирующего постоянную
составляющую входного тока. Форму и амплиту-
ду пульсаций выходного напряжения и импуль-
сов тока во входной цепи регистрировали с помо-
щью осциллографа (рис. 4, кривые 1, 2).

Мгновенное выходное напряжение  содер-
жит постоянную составляющую, контролируе-
мую вольтметром М4 и переменную составляю-
щую в форме линейно падающего напряжения на
участках заряда и разряда “летающего” конденса-
тора (осциллограмма на рис. 4, кривая 1). Ампли-
туда пульсаций  выходного напряжения
(рис. 4, кривая 1) обусловлена процессами заряда
конденсатора фильтра С2 от “летающего” кон-
денсатора С1 и его разряда на резистор нагрузки
R3. При параметрах, приведенных в схеме на рис. 3,
она составляла  .

При наладке работы схемы моделирования
чрезвычайно важно обеспечить достаточное вре-
мя задержки  между моментами включения и
выключения коммутаторов S1 и S2, чтобы

выхu

выхUΔ

выхUΔ 30  мВ≈

зt

предотвратить появление через них сквозных то-
ков. Сквозные токи нарушают гальваническое
разделение входной и выходной цепи устройства,
что в свою очередь препятствует реализации бо-
лее сложных конфигураций DC/DC-преобразо-
вателей, таких как конвертор, удвоитель напря-
жения и т.д.

Для наблюдения сквозных токов в схеме до-
статочно отключить все конденсаторы С1, С2 и С3
(принять при моделировании их емкости равны-
ми нулю) и наблюдать на резисторе нагрузки R3
короткие импульсы (длительностью около 10 нс),
возникающие в момент, когда ключи S1 и S2 на-
ходятся одновременно в замкнутом состоянии
(рис. 5). Длительность импульсов сквозного тока
обусловлена временной задержкой логических
элементов управления ключами, а амплитуда
сквозного тока ограничивалась сопротивлением
нагрузки R3.

Осциллограммы импульса входного тока и
пульсаций выходного напряжения приведены на
рис. 5 (кривые 3 и 4). На диаграмме выходного на-
пряжения (кривая 4) наблюдаются два участка
падающего напряжения ПН. Относительно поло-
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гий участок ПН1. В этот момент ключ S1 разо-
мкнут, а ключ S2 замкнут и конденсатор фильтра
С2 включен параллельно с конденсатором С1 и
разряжается на резистор нагрузки R3 (см. рис. 3).
На участке ПН1 суммирование зарядов конден-
саторов С1 и С2 увеличивает постоянную време-
ни выходной цепи преобразователя (фильтра),
вследствие чего на этом участке скорость измене-
ния выходного напряжения меньше, чем на
участке ПН2.

В соответствии с осциллограммой импульса
входного тока (см. рис. 5, кривая 3) при заряде
“летающего” конденсатора длительность им-
пульса составляет около 25 нс при амплитуде тока
~18 А.

Особенностью моделирования работы заря-
дового насоса является достаточно большое вре-
мя установления выходного напряжения (свыше
50 мкс) после запуска моделирования. Поскольку
зачастую целью исследования являются характе-
ристики преобразователя в стационарном режи-
ме после окончания переходного процесса, то это
обеспечивает установка интервала моделирова-
ния – Start Time и End Time в режиме Transient
Analysis.

3. ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЕ ХАРАКТЕРИСТИКИ 
ЗАРЯДОВОГО НАСОСА

Исследование влияния емкости “летающего”
конденсатора С1 на выходное напряжение 
проводили в режиме Analysis Parameter Sweep, ис-
пользуя опцию Transient Analysis. Результаты мо-
делирования при входном напряжении 10.0 В
представлены на рис. 6.

При достаточно большой емкости конденса-
тора С1, например, 10 мкФ (рис. 6а, график 3),
выходное напряжение практически равно вход-
ному. При изменении сопротивления  нагруз-
ки в диапазоне от 100 до 1000 Ом коэффициент
преобразования  практически равен
единице. Однако с уменьшением емкости кон-
денсатора С1 снижается коэффициент  пере-
дачи напряжения со входа на выход, причем ско-
рость снижения растет с увеличением тока на-
грузки (уменьшением сопротивления ). Для
емкости “летающего” конденсатора, равной
10 мкФ при Rн = 1000 Ом, коэффициент преобра-
зования высокий  ≈ 0.98 (см. рис. 6б, кривая 3).
Но  снижается при увеличении тока нагрузки
(при  = 100 Ом) до величины  ≈ 0.82 (см.
рис. 6а, кривая 2). Однако при небольшой емко-
сти “летающего” конденсатора С = 10 нФ и со-
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Рис. 5. Временные диаграммы при отладке схемы: 1 – сигнал тактового генератора V2; 2 – сквозной ток через ключи
при отсутствии временной паузы  управляющих импульсов; 3 – импульс входного тока; 4 – пульсации выходного на-
пряжения с двумя участками падающего напряжения ПН1 и ПН2.
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противлении нагрузки Rн = 100 Ом коэффициент
преобразования снижается до  ≈ 0.3 (см. рис. 6а,
кривая 1). Уменьшение емкости “летающего”
конденсатора С1 увеличивает длительность пере-
ходного процесса от 50 мкс при С1 = 1000 нФ до
1000 нс при С1 = 100 нФ, что вызвано уменьшени-
ем порций электрического заряда, поступающих
от “летающего” “конденсатора” в конденсатор
фильтра, вследствие чего увеличивается время за-
ряда конденсатора С2.

Исследование влияния емкости конденсатора
С2 фильтра на выходное напряжение  преоб-
разователя (см. рис. 3), как и в предыдущем ис-
следовании, проводили в режиме Analysis Parame-
ter Sweep при разных токах нагрузки: Rн = 1000 Ом
(практически холостой ход) и Rн = 100 Ом. В ка-
честве изменяемого параметра была выбрана ем-
кость конденсатора С2 фильтра.

Изменение величины емкости конденсатора
С2 фильтра в широком диапазоне практически не
влияет на величину установившегося выходного
напряжения . Как и следовало ожидать, уве-
личение емкости конденсатора С2 фильтра при-
водит к увеличению длительности переходного
процесса (до 400 мкс) при включении питания.
От величины емкости конденсатора С2 фильтра и
от сопротивления нагрузки зависит величина на-
пряжения пульсаций выходного напряжения.
При токе нагрузки  = 80 мА для С2 = 100 нФ ве-
личина пульсаций выходного напряжения соста-
вила  (рис. 7, график 1) и при той же

 uk

вых u

вых u

нI

вых  2  ВuΔ =

нагрузке снижается при С2 = 10 мкФ до
 (рис. 7, график 3).

Исследование влияния сопротивления нагруз-
ки R3 на выходное напряжение  (см. рис. 3)
проводили также в режиме Analysis Parameter
Sweep. В качестве варьируемого параметра было
выбрано сопротивление нагрузки R3 (1, 10, 100 и
1000 Ом). Величина емкости конденсаторов С1 и

вых  50  мВuΔ =

вых u

Рис. 7. Временные характеристики выходного напря-
жения преобразователя  при разном сопротивле-
нии нагрузки: а) 1 кОм, б) 100 Ом, для разной емкости
фильтра C2 = 0.1 (график 1), 1 (2) и 10 мкФ (3).
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нагрузки R3 = 10 (график 1), 100 (2) и 1000 Ом (3); б) при различной емкости “летающего” конденсатора C1 = 0.1 (гра-
фик 1), 1 (2) и 10 мкФ (3).
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С2 была выбрана равной 1 мкФ. Результаты моде-
лирования приведены на рис. 8. С уменьшением
сопротивления нагрузки R3 снижался коэффици-
ент преобразования  от  при R3 = 1000 Ом
(рис. 8, график 4) до 0.5 при R3 = 1 Ом (рис. 8, гра-
фик 1).

С увеличением тока нагрузки (уменьшением
R3) снижается выходное напряжение и, соответ-
ственно, уменьшается коэффициент передачи и

uk 0.98

растет амплитуда пульсаций  выходного на-
пряжения.

При небольших токах нагрузки (единицы мил-
лиампер) и достаточно большом сопротивлении
нагрузки (R3 > 100 Ом) выходное напряжение

 практически не зависит от сопротивле-
ния нагрузки и равно выходному напряжению в
режиме холостого хода (R3 ). Коэффициент
передачи преобразователя при этом близок к еди-
нице (см. рис. 8) и снижается с ростом тока на-
грузки (при уменьшении сопротивления нагруз-
ки R3).

Результаты, приведенные на рис. 8, удобно
представить нагрузочной характеристикой (рис. 9а)
в виде зависимости выходного напряжения  от
тока нагрузки , которые измерены вольтметром
М4 и амперметром М3 при различных сопротив-
лениях нагрузки. Характерная особенность полу-
ченной нагрузочной характеристики – линейная
зависимость между током и напряжением нагруз-
ки, соответствующая эквивалентному выходному
сопротивлению устройства , ко-
торое зависит от емкости “летающего” конденса-
тора и частоты коммутации согласно выражению
(11). Так, при емкости конденсатора С1 = 1 мкФ
выходное сопротивление составило ,
а при С1 = 0.01 мкФ .
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Рис. 9. Характеристики преобразователя: а) нагрузочная характеристика при разной величине “летающего” конден-
сатора C1 = 1 (график 1), 0.1 (2) и 0.01 мкФ (3); б) выходное (эквивалентное) сопротивление Rэкв для различных зна-
чений C1.
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На рис. 9б приведена зависимость эквивалент-
ного выходного сопротивления  от емкости
конденсатора С1 при частоте  = 500 кГц.

На энергетические характеристики преобра-
зователя безусловно влияют потери в ключах S1 и
S2 (см. рис. 3), в частности, их сопротивление во
включенном состоянии rкл. При моделировании
был использован режим Analysis Parameter Sweep.
В качестве варьируемого параметра выбран пара-
метр On State Resistance – сопротивление ключа в
замкнутом состоянии.

Моделирование показало, что КПД преобра-
зователя снижается с ростом потерь в ключах, но
при вариации сопротивления  открытого ключа
в диапазоне от 0.01 до 1 Ом (диапазон типовых
значений современных MOSFET ключей) остает-
ся достаточно высоким.

При исследовании влияния частоты коммута-
ции ключей S1 и S2 (см. рис. 3) на выходное на-
пряжение  преобразователя моделирование
проводили в режиме Analysis Parameter Sweep при
вариации параметра Frequency генератора V2 в
широком диапазоне частот  от 10 до 1000 кГц
(рис. 10).

КПД зарядового насоса без учета потерь на
ключах будет равно

т.е. коэффициенту передачи  напряжения со
входа на выход.
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С ростом частоты коммутации силовых тран-
зисторов улучшается коэффициент передачи 
напряжения со входа на выход, а значит и КПД, и
уменьшается амплитуда пульсаций выходного на-
пряжения. При малых токах нагрузки,  < 0.01 А,
при параметрах, используемых при моделирова-
нии, КПД достигает 98%, а при токе нагрузки
около 1 А снижается до 80%.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Предложена методика схемотехнического мо-
делирования схемы зарядового насоса, позволив-
шая количественно исследовать основные энер-
гетические характеристики, такие как КПД, ко-
эффициент передачи напряжения со входа на
выход и выходное сопротивление DC/DC-преоб-
разователей.

Показано, что с уменьшением емкости “лета-
ющего” конденсатора снижается коэффициент
передачи напряжения со входа на выход, причем
скорость снижения растет с увеличением тока на-
грузки. Количественно определено влияние ем-
кости конденсатора фильтра на установившееся
выходное напряжение и его пульсации, а также
длительность переходного процесса при включе-
нии питания. Установлено, что с уменьшением
сопротивления нагрузки снижался коэффициент
передачи напряжения со входа на выход от 
(при сопротивлении 1000 Ом) до 0.5 (при сопро-
тивлении 100 Ом). Сняты нагрузочные характе-
ристики DC/DC-преобразователей с различной
емкостью “летающего” конденсатора. Расчеты по-
казали, что уменьшение емкости “летающего” кон-
денсатора с 1 до 0.01 мкФ выходное (эквивалент-
ное) сопротивление увеличилось с  до .

Установлено, что с ростом частоты коммута-
ции силовых транзисторов улучшается коэффи-
циент передачи напряжения со входа на выход, а
значит, и КПД, и уменьшается амплитуда пульса-
ций выходного напряжения: например, при токах
нагрузки меньших 0.01 А при параметрах, ис-
пользуемых при моделировании, КПД достигал
98%, а при токе нагрузки ~1 А снижался до 80%.
Рассмотрены вопросы обеспечения гальваниче-
ского разделения входной и выходной цепи
DC/DC преобразователей схемотехникой вре-
менной задержки  Dead Time в сигналах управ-
ления силовыми ключами для предотвращения
появления сквозных токов.
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ВВЕДЕНИЕ
Активное развитие технологий производства

электронных устройств (ЭУ), постоянное стрем-
ление обеспечить их высокое качество и надеж-
ность способствуют появлению совершенных ме-
тодов контроля и диагностики различных дефектов,
которые неизбежно проявляют себя на производ-
стве любой сложности.

Так как дефект в изделии негативно сказыва-
ется на его эксплуатационных параметрах и даже
может привести к серьезным авариям, наука и
производство всегда находятся в поисках способов
повышения такого показателя как надежность.
Одним из способов повышения надежности си-
стем в целом и ЭУ в частности является техниче-
ская диагностика. Поскольку значительная доля
дефектов электронных устройств имеет механи-
ческую природу, на сегодняшний день процессы
контроля и диагностирования указанных изделий
связаны прежде всего с отслеживанием их элек-
трических характеристик, которые чаще всего
поддаются выявлению в процессе эксплуатации.
Однако важность механической диагностики со-
стоит в том, что обнаружение некоторых кон-
структивных недостатков, как правило, возможно
только в рамках приемочного контроля. Исследо-
вания показали, что наибольшее влияние на ЭУ
оказывает сочетание вибрационных воздействий
и одиночных ударов [1]. По этой причине данные
виды испытаний имеют наибольший приоритет,

остальные нагрузки при этом можно отнести к
дополнительным.

В данной работе принцип диагностического
исследования состоит в том, что на ЭУ оказыва-
ется механическое, в частности ударное, воздей-
ствие. Реакции ЭУ на это воздействие являются
исходными данными, используемыми при прове-
дении диагностики в разрабатываемой системе. В
механике удар – это некоторый кратковремен-
ный скачкообразный процесс. Во время удара в
точке соприкосновения твердых тел возникают
большие, но мгновенно действующие силы, вы-
зывающие некоторый конечный импульс воз-
буждения, представляющий собой реакцию изде-
лия. Конечный результат зависит от динамиче-
ских параметров (масса, жесткость) исследуемого
объекта.

Известно, что любая конструкция представля-
ет собой анизотропную гетерогенную структуру,
обладающую собственными механическими ха-
рактеристиками, например, распределением массы
в конструкции. При смене механической харак-
теристики меняется картина отклика системы
вследствие изменения распределения массы. Таким
образом, проводя испытания на ударные воздей-
ствия электронных устройств, можно выделить
определенные зависимости.

Предложенный в данной работе метод автомати-
зированной диагностики ЭУ основан на создании
математической модели, показывающей ампли-
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В ЭЛЕКТРОННЫХ ПРИБОРАХ
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тудно-временную зависимость отклика системы
от ударного воздействия. При этом сравнение ре-
зультатов, полученных после ударного воздей-
ствия, с базой данных механических характери-
стик, полученных ранее для печатного узла [2, 3],
позволяет классифицировать и идентифицировать
дефекты. Однако при проведении данных иссле-
дований возникает проблема в сборе и обработке
информации, полученной датчиками после реакции
ЭУ на ударное воздействие. Применение общих
математических методов для анализа полученных
характеристик, сравнения их и получения после-
дующих выводов о дефектах очень сложный про-
цесс и отнимает много времени.

В данной работе предложено использовать ис-
кусственную нейронную сеть (ИНС), которая в
свою очередь позволит более точно решить ука-
занную проблему и потребует на это меньше
времени.

Сегодня нейронные сети используются для ре-
шения различных сложных задач, которые требуют
аналитических вычислений, подобных процессам,
протекающим в мозге человека. Самым распро-
страненным применением нейронных сетей яв-

ляется классификация, предсказание, распозна-
вание.

Основная идея разрабатываемой ИНС состоит
в анализе подобных ударных воздействий на пе-
чатные узлы ЭУ. Поскольку реакция или отклик
узла будет различным в зависимости от наличия
тех или иных конструктивных дефектов, задача
нейронной сети будет состоять в том, чтобы на-
учиться классифицировать результаты ударных
воздействий, выделяя ряд признаков, которые ха-
рактеризуют конкретный дефект либо его отсут-
ствие. Так как для обучения классификации ней-
ронной сети всегда нужен учитель, то в данном
случае в качестве учителя выступает массив раз-
меченных объектов или образов (текст, изобра-
жение) с указанием того, к какому классу отно-
сится каждый объект.

В данной работе база данных (БД), или массив
размеченных объектов [4], представляет собой
набор графиков, амплитудно-временных и ам-
плитудно-частотных характеристик реакции ЭУ
на ударное воздействие, соответствующих опре-
деленному типу дефекта (рис. 1а и 1б), так как
каждый тип дефекта имеет свой уникальный гра-

Рис. 1. Амплитудно-временная (а) и амплитудно-частотная (б) характеристики реакции на ударное воздействие: 1 –
деформация электрорадиоизделий, 2 – изменение материала платы, 3 – норм, 4 – ослабление крепежа, 5 – изменение
компоновки платы, 6 – наличие в ЭС посторонних элементов, 7 – образование трещины в конструкции, 8 – отсут-
ствие электрорадиоизделий.
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фик, который отличается от других. В свою оче-
редь, когда появляется новый график, его нужно
сравнить с имеющимися в БД после чего возмож-
но классифицировать тип дефекта.

Таким образом, в работе поставлена задача
разработать ИНС на основе созданной БД для
выявления и классификации дефектов.

Для реализации поставленной задачи на пер-
вом этапе необходимо нормализовать графики,
приведя их к соответствующим координатным
точкам, и далее представить эти точки в виде на-
бора чисел. Эти наборы чисел будут помечены в
соответствии с предопределенным типом дефек-
та в БД, после чего их будут использовать для обу-
чения ИНС [5–7].

1. МОДЕЛЬ 
ИСКУССТВЕННОЙ НЕЙРОННОЙ СЕТИ

При формировании информации для входного
слоя ИНС необходимо иметь совокупность точек,
при этом следует обратить внимание на следую-
щие моменты: если разделить график на несколько
точек, то эти точки не будут представлять полную
характеристику графика; если мы разделим гра-
фик на слишком много точек, то процесс расчета
усложниться и отнимет много времени. Поэтому
необходимо разделить график на такое количе-
ство точек, которое позволит наиболее полно
отображать характеристику графика. В результате
было предложено разделить график на 1000 точек и
занести эти данные в БД. Таким образом, входной
слой ИНС будет иметь 1000 нейронов (d = 1000) [8].

В результате может быть создана ИНС, пред-
ставленная на рис. 2, где входная матрица будет
содержать совокупность точек X, выходная мат-
рица Y, а весовая матрица будет содержать W. При
этом данные для матриц X и Y известны, стоит за-

дача – найти матрицу W, это можно сделать сле-
дующим образом:

(1)

(2)

(3)

Однако в данном случае применить этот метод
невозможно, так как матрица X не всегда является
квадратной и, как следствие, матрицу X–1 невоз-
можно найти. Кроме того, если матрица X слишком
велика, то для нахождения матрицы X–1 требуется
много вычислений.

При начальной инициализации допустим, что
матрица W будет матрицей случайных чисел, вы-
числим XW и сравним ее с матрицей Y, после чего
на основе выявленных ошибок можно постепен-
но корректировать весовую матрицу W.

Функция активации – это способ нормализа-
ции входных данных, т.е. если на входе у нас будет
большое число, то, пропустив его через функцию
активации, можно получить выходные данные в
нужном диапазоне.

Для данного исследования необходимо задать-
ся вероятностью такой, чтобы для каждого входа
Х выход ai = f(Y) представлял собой вероятность
того, что вход попадает в класс i. Таким образом,
условие будет состоять в том, что каждое ai явля-
ется положительным числом, а их сумма была
равна 1. Чтобы выполнить данное условие, необ-
ходимо оценить каждое значение zi =  и на
основе отношения между этими zi вычислить зна-
чение ai. В дополнение к условию, что ai.> 0 и их
сумма равна 1, добавим еще одно условие: чем
больше значение zi, тем выше вероятность того,
что данные попадут в класс i. Последнее условие

,XW Y=

1 1 ,X XW X Y− −=

1 .W X Y−=

T
iw X

Рис. 2. Модель нейронной сети: один входной и один выходной слой (а), математические действия в нейроне (б).
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указывает на то, что в данном случае нужно ис-
пользовать возрастающую функцию.

Необходимо также отметить, что zi может по-
лучать как положительные, так и отрицательные
значения. Простая гладкая функция, безусловно,
может превратить zi в положительное значение,
кроме этого, данное преобразование может про-
извести возрастающая функция exp(zi). Конечное
условие, т.е. когда сумма ai =1, может быть гаран-
тировано, если:

(4)

2. ВЫБОР ФУНКЦИИ
ДЛЯ РЕАЛИЗАЦИИ МОДЕЛИ

В указанном сетевом представлении каждый
выход больше не будет значением, соответствую-
щим каждому классу, но будет вектором с одним
элементом, равным 1, остальные элементы равны
0. Элемент равен 1 в позиции, соответствующей
определенному классу, это в свою очередь указы-
вает на то, что рассматриваемая точка попадает в
класс с вероятностью 1. Способ кодирования вы-
вода представлен в табл. 1 [9].

При использовании модели регрессии softmax
для каждого входа х мы имеем прогнозируемый
результат a = softmax (х, W). Между тем фактиче-
ский результат – это вектор у, представленный в
виде одного горячего кодирования.

Функция потерь будет построена таким обра-
зом, чтобы минимизировать разницу между про-
гнозируемым выходом a и фактическим выходом
y. В результате будет получено следующее выра-
жение:

(5)

( )
( )

exp
.

exp
i

i
j

j

z
a =

z

( ) ( )2

1
.

N

i i
i=

J W = a y

Тем не менее это не лучший вариант решения, су-
ществуют более эффективные, например, пере-
крестная энтропия, которая между двумя распре-
делениями p и q определяется в виде

(6)

Поскольку p и q дискретны, как y и a в реализуе-
мой задаче, то эта формула может быть записана в
следующем виде:

(7)

Чтобы лучше понять преимущества функции пе-
рекрестной энтропии по сравнению с функцией
квадрата расстояния, рассмотрим пример на рис. 3,
когда C = 2, а p1 принимает значения 0.5, 0.1 и 0.8.

Из анализа рис. 3 можно сделать два важных
вывода:

– минимальное значение обеих функций до-
стигается при q = p в координатах зеленых точек;

– функция перекрестной энтропии получает
очень высокое значение (т.е. очень большие поте-
ри), когда q находится далеко от p. Между тем раз-
ница между потерями вблизи или вдали от решения
функции квадрата расстояния (p – q)2 незначи-
тельна. Оптимальным является то, что функция
перекрестной энтропии дает решение, близкое к
p, потому что удаленные решения строго наказы-
ваются.

Для оптимизации функции потерь в работе ис-
пользован стохастический градиентный спуск (8). В
этом алгоритме одновременно вычисляется про-
изводная функции потерь на основе только одной
точки данных xi, после чего обновляется W на ос-
нове этой производной. Подобные вычисления
производятся для каждой точки всех полученных
данных, затем описанный выше процесс повто-

( ) [ ], lg .pH p q = E q

( )
1

, lg .
C

i i
i

H p q p q
=

= 

Таблица 1. Кодирование дефектов

Тип дефектов Десятичный код Одно горячее кодирование

Деформация электрорадиоизделия 1 1 0 0 0 0 0 0 0

Изменение компоновки платы 2 0 1 0 0 0 0 0 0

Изменение материала платы 3 0 0 1 0 0 0 0 0

Наличие в ЭУ посторонних элементов 4 0 0 0 1 0 0 0 0

Норма 5 0 0 0 0 1 0 0 0

Образование трещины в конструкции 6 0 0 0 0 0 1 0 0

Ослабление крепежа 7 0 0 0 0 0 0 1 0

Отсутствие электрорадиоизделия 8 0 0 0 0 0 0 0 1
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ряется. При этом формула для расчета градиентов
имеет вид

(8)

Обновленная формула для расчета весовой матрицы
W имеет вид

(9)

где η – скорость обучения.

( ) ( ) .TJ W
= X AY

W
∂

∂

( ) ,T
i i iW W x y a= + η

3. ОБУЧЕНИЕ, ОЦЕНКА И ВЫБОР 
ИСКУССТВЕННОЙ НЕЙРОННОЙ СЕТИ
Обучение ИНС можно разделить на два типа:

обучение с учителем и обучение без учителя. В на-
шем случае при решении поставленной задачи был
выбран вариант с учителем. Полученная БД вклю-
чает в себя информацию для сравнения и метки, со-
ответствующие этим данным. Процесс обучения
ИНС представлен на рис. 4.

Обычно данные в этом случае делятся на две
части, одна используется для обучения, другая –

Рис. 4. Алгоритм процесса обучения искусственной нейронной сети.
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Рис. 3. Сравнение функций перекрестной энтропии (сплошная кривая) и квадрата расстояния (штриховая) при р = 0.5 (а),
0.1 (б) и 0.8 (в).
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для обзора процесса обучения. Однако многие
ИНС после прохождения обучения и ее последу-
ющей оценки не работают должным образом, делая
неверные прогнозы для новых случаев (данное яв-
ление называется переобучением), а если БД была
недостаточно велика возникает недообучение.
Чтобы избежать указанных проблем, разделим
полученные данные на три части. В части обуче-
ния выделим две меньшие части, одну будем ис-
пользовать для обучения, а другую для проверки
правильности работы ИНС непосредственно в
процессе обучения.

Известно, что хорошая модель нейронной сети –
это модель, которая имеет процесс как обучения,

так и проверки правильности работы ИНС, при
этом:
– погрешность уменьшается и стремится к 0;
– точность увеличивается и достигает 1;
– результат на финальном тесте равен почти
100%.

Указанная модель называется стабильной, ес-
ли процессы обучения и проверки правильности
работы ИНС не являются зигзагообразными и да-
леко не отклоняются.

В результате реализации первой модели (один
входной и один выходной слой нейронов, отсут-
ствуют скрытые слои) и последующего обучения
ИНС были использованы следующие данные: ам-
плитудно-временная характеристика реакции на
ударное воздействие (общее количество – 4848;
для обучения – 2375; для проверки правильности
работы ИНС – 1018; для тестирования – 1455).
Полученные результаты представлены на рис. 6.

Однако несмотря на то, что результат тестиро-
вания равен 100%, из рис. 5 видно, что с одним
слоем входных нейронов и одним слоем выход-
ных нейронов модель работала, но не очень ста-
бильно. Хотя процесс обучения и проверки пра-
вильности работы ИНС стремится к высокой
точке, однако он идет медленно, проходит много
шагов, а зигзаг силен и нестабилен.

Для реализации следующей модели ИНС был
добавлен скрытый слой, количество слоев кото-
рого равно количеству выходных нейронов, не
менее 8. Так как функция softmax предназначена
только для выходного слоя, то для реализации
скрытого слоя часто используется функция Sigmoid.

Функция Sigmoid представляет входные дан-
ные как действительное число и преобразует его в
значения в диапазоне (0; 1). Ввод очень маленького
отрицательного действительного числа приведет к
асимптотике, равной на выходе 0, в противном слу-
чае, если на входе большое положительное дей-

Рис. 5. Погрешность (а) и точность (б) проверки правильности работы ИНС (сплошная кривая) и обучения ИНС
(штриховая) (скрытый слой отсутствует).
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Рис. 6. Погрешность проверки правильности работы
ИНС (сплошная линия) и обучения ИНС (штриховая
линия) (скрытый слой с восьмью нейронами).
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ствительное число, выход будет асимптотиче-
ским и равен 1.

Однако в настоящее время функция Sigmoid
используется редко из-за того, что она отбрасывает
и устраняет градиенты. Альтернативой является
функция tanh, которая принимает входные дан-
ные как действительные числа и преобразует их в
значения в диапазоне (–1; 1). Как и в случае с
функцией Sigmoid, функция tanh насыщена на
обоих концах.

В последние годы при обучении ИНС доволь-
но часто используется функция ReLU, которая
позволяет легко фильтровать значения меньше
нуля. Данная функция по сравнению с Sigmoid и
tanh имеет следующие преимущества:
– скорость сходимости намного быстрее. Функ-
ция ReLU имеет скорость сходимости в шесть раз
больше, чем tanh. Это связано с тем, что функция
ReLU не насыщена на обоих концах, как в случае
с Sigmoid и tanh;
– рассчитать данную функцию можно проще и
быстрее. Функции th и Sigmoid используют функ-
цию exp(x), и расчет данной формулы намного
сложнее, чем у ReLU, поэтому для ее вычисления
и построения требуется больше времени.

При реализации следующей модели ИНС и ее
последующего обучения были использованы дан-
ные: один входной и один выходной слой нейронов,
один скрытый слой, содержащий восемь нейронов.

Добавив скрытый слой с восьмью нейронами,
было обнаружено (рис. 6), что процессы обучения
и проверки правильности работы ИНС имеют
меньше выбросов на графике, при этом эти два

процесса происходят близко друг к другу, однако
все еще содержат множество нечетких шагов, а
конечная точка не является оптимальной (по-
грешность стремится к нулю, а точность – к еди-
нице).

Следующий эксперимент (рис. 7) проводился,
когда количество нейронов в скрытом слое было
увеличено до 16, это привело к тому, что модель
ИНС работала стабильно, а процесс обучения и
проверки правильности работы ИНС быстро до-
стиг оптимальной точки.

Хотелось отметить, что БД, которая была ис-
пользована в указанных выше экспериментах, яв-
лялась необработанной, полученной из экспери-
ментального процесса. При этом если эти данные
немного обработать, прежде чем помещать на
обучение в ИНС, и представить в виде амплитуд-
но-частотной характеристики реакции на удар-
ное воздействие, то результат будет следующим.
Рассмотрим модель с одним входным, одним вы-
ходным слоем и без скрытых слоев (рис. 8). Оце-
нивая полученные результаты, можно сказать,
что они довольно хорошие, процессы обучения и
проверки правильности работы ИНС сокраща-
ются, практически не содержат выбросы, ста-
бильны. Однако чтобы ускорить процесс обуче-
ния ИНС, при следующем эксперименте в модель
был добавлен скрытый слой с восьмью нейрона-
ми (рис. 9).

Анализируя полученные данные в виде по-
грешности и точности проверки правильности
работы ИНС и обучения ИНС, можно сделать

Рис. 7. Погрешность проверки правильности работы
ИНС (сплошная кривая) и обучения ИНС (штрихо-
вая) (скрытый слой с 16 нейронами).
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Рис. 8. Погрешность проверки правильности работы
ИНС (сплошная кривая) и обучения ИНС для обра-
ботанных данных (штриховая) (скрытый слой отсут-
ствует).
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вывод, что была получена очень хорошая и ста-
бильная модель нейронной сети.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Рассмотрена проблема классификации отка-

зов в электронных устройствах на основе ИНС.
Хотя метод использования ИНС не является ме-
тодом, который дает наиболее точные результаты
для диагностики, однако это помогает достаточно

быстро получать качественные и высокоточные
результаты, которые в дальнейшем могут быть
использованы в автоматизированных системах
обработки данных.
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Предложен способ построения радиотелеметрической системы дистанционного считывания ин-
формации с гидроакустическим каналом, предназначенный для оперативного получения данных с
затонувших аварийных носителей без их подъема. Для оценки технической реализуемости такой
системы проведены теоретические расчеты эффективности отдельных подсистем и проведено ма-
тематическое моделирование. На основе результатов моделирования установлена возможность по-
строения и основные параметры системы (пропускная способность, необходимое число элементов,
вид модуляции и помехоустойчивого кодирования).

DOI: 10.31857/S0033849421090011

ВВЕДЕНИЕ
Своевременное снятие информации с зато-

нувших аварийных накопителей – задача перво-
степенной важности для обеспечения беспере-
бойной работы авиационных систем. Для этих
целей предлагается использовать радиотелемет-
рическую систему дистанционного считывания
информации с затонувших аварийных накопите-
лей с гидроакустическим каналом телеметрии.
Идеология построения такой системы является
новой, и поэтому для анализа возможности по-
строения и определения основных технических
параметров используется моделирование отдель-
ных элементов. Аналогичные подходы создания
подводных каналов связи для нефтяных место-
рождений, для сейсмического мониторинга и
других подводных систем рассматривались в за-
рубежных работах [1, 2].

Электромагнитные сигналы не распространя-
ются на большие расстояния под водой, за исклю-
чением крайне низких частот, передача которых
предельно дорога из-за необходимости постройки
чрезмерно больших и мощных передающих стан-
ций [3]. В то же время акустические сигналы из-за
своего относительно небольшого затухания хорошо
передаются в глубинах океана. Однако глубоковод-
ная среда является весьма сложным каналом для
передачи информационных сигналов, в первую
очередь из-за невысокой скорости распростране-
ния гидроакустических волн. Это обусловливает

ряд ограничений при проектировании подводных
систем передачи информации: подводный канал
имеет невысокую скорость передачи и неширокую
полосу пропускания; подводный акустический ка-
нал ведет себя как многопутный (многолучевой) ка-
нал благодаря сигнальным отражениям от поверх-
ности и дна моря; из-за случайного движения
волны сигнальные продукты многопутного рас-
пространения приводят к случайным во времени
задержкам распространения и в итоге к замира-
ниям сигнала [4, 5]. Кроме того, имеется частот-
но-зависимое затухание, которое приблизительно
пропорционально квадрату частоты сигнала

В целях эффективного использования глубо-
ководного канала, определения потенциальных
возможностей радиотелеметрической системы
считывания аварийной информации с подвод-
ным гидроакустическим каналом и определения
ее наиболее проблемных элементов построим и
исследуем математическую модель такого канала,
учитывающую все известные негативные факторы,
снижающие достоверность передачи – замирания,
многопутное распространение, переотражения. Ха-
рактерными ограничениями такой системы явля-
ются жесткий дефицит электропитания (т.е. до-
ступного времени на передачу данных), весьма
малые значения несущей частоты, полосы про-
пускания и отсюда низкая информационная ем-
кость канала передачи цифровой информации.

УДК 654.02

НОВЫЕ РАДИОЭЛЕКТРОННЫЕ
СИСТЕМЫ И ЭЛЕМЕНТЫ
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1. МОДЕЛИРОВАНИЕ ХАРАКТЕРИСТИК 
SIMO КАНАЛА СИСТЕМЫ ПЕРЕДАЧИ

Радиотелеметрическая система дистанцион-
ного считывания информации с затонувших ава-
рийных накопителей с гидроакустическим кана-
лом телеметрии состоит из подводного сегмента
(акустический трансмиттер и система надводных
буев, принимающая информацию) и надводного
сегмента, передающего информацию на авиаци-
онный или спутниковый приемник (рис. 1). Под-
водный сегмент рассматриваемой системы пред-
назначен для передачи по гидроакустическому
каналу информации небольшого объема, однако
подводная среда накладывает ограничения на ка-
чество принятой информации. Использование
метода пространственного распределения антенн
в системах передачи информации является весь-
ма эффективным средством для снижения влия-
ния эффекта многолучевого замирания [6]. В дан-
ном случае рассмотрим канал SIMO (Single Input
Multiply Output), в котором передатчиком являет-
ся аварийный буй, находящийся на дне океана,
роль нескольких приемников играют надводные
буи с гидроакустическими антеннами.

Оценим достоверность принимаемой инфор-
мации в зависимости от количества разнесенных
в пространстве приемных антенн средствами
MatLab и Simulink. Рассмотрим телеметрический
канал с характерными частотно-селективными за-
мираниями, используя пространственное разнесе-
ние приемных антенн (рис. 2). Протестируем такую
систему для модуляции BPSK (Binary Phase-shift
Keying).

Данный телеметрический канал описывается
канальной матрицей h

(1)

где есть  независимых лучей с рэлеевскими за-
мираниями. Пусть х – переданный сигнал с еди-
ничной дисперсией, тогда в общем виде принятый
сигнал имеет вид

(2)

где  – отношение сигнал/шум (ОСШ), n –
комплексный гауссовский шумовой процесс.

Используем метод суммирования максималь-
ных отношений MRC (Maximum Ratio Combining).

[ ]= …1 2 3 ,, , , , 
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Nh h h hh

RN

= +
0

   ,xE x
N

y h n
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Рис. 1. Радиотелеметрическая система считывания аварийной информации: TX – гидроакустический передатчик,
RX – N разнесенных приемных антенн.
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В таком методе каждый i-й из NR компонентов
(лучей) суммируется следующим образом:

(3)

где  – вектор весовых ко-
эффициентов, y – принятый сигнал.

Так как

то результат будет суммой сигнальной и шумовой
составляющих:

(4)

Средние мощности мгновенных компонент сиг-
нала Ps и помехи Pn вычисляются соответственно
по формулам

(5)

(6)
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Таким образом, для метода суммирования макси-
мальных отношений получена формула для сред-
него ОСШ:

(7)

Используя неравенство Коши–Буняковского,
получим

(8)

Уравнение (7) вычисляет верхнюю границу

(9)

Из (9) видно, что ОСШ будет максимально при

, так что  – весовой коэф-

фициент каждой ветви (компонента) многопут-
ного канала уравнения (4) – должен строго соот-
ветствовать своему лучу.

Используя рассмотренный алгоритм, в Sim-
ulink была реализована пользовательская подпро-
грамма “MODEL_BPSK” для схемы модуляции
BPSK (рис. 3). Промоделируем методом Монте-
Карло систему передачи информации в канале с
рэлеевскими замираниями и рассмотрим влия-
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ние пространственного распределения антенн на
достоверность принимаемой информации.

На рис. 4 представлены результаты моделиро-
вания, отражающие зависимость вероятности
ошибки (BER) принимаемой информации для
различного числа пространственно-разнесенных
приемных антенн в условиях рэлеевских замира-
ний сигнала в каждом из лучей многопутного ка-
нала передачи. Как видим, при увеличении числа
приемных антенн достоверность информации
повышается.

Используя метод Монте-Карло, построим мо-
дель, определяющую вероятность битовой ошиб-
ки двоичного антиподного сигнала с выхода
RAKE демодулятора для двух, трех, четырех и пя-
ти лучей с рэлеевскими замираниями. Принятый
сигнал на интервале 0 ≤ t ≤ T выражается уравне-
нием

(10)

где  и  – некоррелированные комплексные
гауссовские переменные с нулевым средним и
единичной дисперсией,  – аддитивный белый
гауссовский шум (АБГШ),  – передаваемый
сигнал.

Принятый сигнал подается на коррелятор с
,  с его выхода получаем

(11)

где  – энергия одного принятого бита, а  и –
также некоррелированные гауссовские перемен-
ные с нулевым средним и дисперсией .
Предположим, приемник идеально оценивает 
и  и принимает решение на входе в детектор

(12)
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Рис. 3. Модель системы передачи с BPSK-модуляцией (скриншот).
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где R – значение с выхода блока решения (реша-
ющей статистики), с помощью которого детектор
выносит решение в пользу того или иного симво-
ла передаваемого сообщения.

На основе указанного алгоритма построим в
Simulink структурную схему (рис. 5) математиче-
ской модели RAKE-демодулятора.

Аналогично проведено моделирование для
другого числа путей. Проанализируем влияние
количества компонентов многолучевого канала на
помехоустойчивость принимаемой информации.
Результаты – зависимость BER от ОСШ – пред-
ставлены на рис. 6.

2. ИНФОРМАЦИОННАЯ ЕМКОСТЬ
SIMO-КАНАЛА ПЕРЕДАЧИ

В системах MIMO (Multiply Input Multiply Out-
put) с  передающими и  принимающими
антеннами пропускная способность С почти ли-
нейно растет с увеличением  в кана-
лах с замираниями, особенно с большими ОСШ.
Например, согласно [6, 7] имеем

(13)

Такая зависимость информационной емкости кана-
ла подвержена влиянию корреляции между под-
каналами в среде с замираниями.

В исследуемой радиотелеметрической системе
наибольшей проблемой с точки зрения ширины
полосы пропускания, несущей частоты и ин-
формационной емкости очевидно является ее
гидроакустическая – подводная часть. Постро-
им математическую модель подводного сегмента
радиотелеметрической системы, состоящей из
одного гидроакустического передатчика TX и N
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min , log ОСШ .
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разнесенных приемных антенн RX, развернутых
на поверхности океана–SIMO–канал (Single In-
put Multiple Output).

SIMO-канал передачи с  и  опи-
сывается канальной матрицей (вектором) h =

. Ранг такой матрицы равен
единице, собственное значение –

(14)

Отсюда определим информационную емкость
SIMO-канала:
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Рис. 5. Модель двухпутного канала (скриншот).
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где  – число его элементов , которые счи-
таются известными на приемной стороне.

Моделирование системы SIMO разнесенных
приемных антенн (рис. 7) показывает, что с уве-
личением числа антенн также растет информаци-
онная емкость С (рис. 8). Однако после некоторого
числа антенн она будет меняться незначительно.

Из рис. 8 видно, что емкость канала при ис-
пользовании нескольких приемных антенн повы-
шается. Например, при подключении восьми ан-
тенн в условиях низких ОСШ, т.е. сильных шумов,
можно получить около 3 бит/с/Гц. Отсюда вычис-
лим примерную продолжительность считывания
информации при полностью развернутом ком-
плексе, считая, что требуемый объем информа-
ции составляет 50 Мб.

Исходя из полученных графиков и с учетом
ширины полосы , рассчитаем сред-
нюю скорость R [ ] передачи информации:

(16)

Из рис. 9 видно, что продолжительность счи-
тывания 50 Мб информации при скорости

 по глубоководному каналу будет
длиться примерно 20 ч, что удовлетворяет требова-
ниям по электропитанию аварийного накопителя.

4. ИНФОРМАЦИОННАЯ ЕМКОСТЬ
MISO-КАНАЛА ПЕРЕДАЧИ

Определим информационную емкость радиоча-
стотного (надводного) сегмента телеметрической
системы Multiple Input Single Output (MISO-канал),
состоящей из N разнесенных передающих антенн
TX на поверхности океана и одной приёмной ан-
тенны RX, размещенной на борту воздушного
судна (рис. 10).
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Рис. 7. Модель SIMO-канала (скриншот).
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MISO-канал передачи с NR = 1 и NT ≥ 2 описы-
вается вектором

ранг такой матрицы равен единице, собственное
значение –

(17)

Отсюда определим информационную емкость
MISO-канала (рис. 11):

(18)

где  – число его элементов  которые счи-
таются известными на приемной стороне.

Результаты моделирования (рис. 12) показыва-
ют, что с увеличением числа антенн растет инфор-
мационная емкость С. Однако аналогично SIMO-
каналу, после некоторого числа антенн следует
ожидать незначительного увеличения емкости
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канала. Детально анализируя результаты, можно
видеть, что при равной канальной матрице 
емкость SIMO-системы больше чем MISO в случае,

2h

Рис. 10. Радиоканал MISO-связи, надводный сегмент телеметрической системы.
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если свойства канала, т.е. элементы канальной мат-
рицы , известны на приемной стороне. Это
обусловлено тем, что при равной передаваемой
энергии в обоих случаях энергия символа  в
MISO-системе распределяется по  передаю-
щим антеннам, в то время как в SIMO-системах
энергия передатчика  излучается одной антен-
ной. Также в обеих SIMO-и MISO-системах ин-
формационная емкость растет логарифмически
от .

5. УВЕЛИЧЕНИЕ ПОМЕХОУСТОЙЧИВОСТИ 
ГИДРОАКУСТИЧЕСКОГО КАНАЛА

В ходе передачи цифровой информации сиг-
налы подвержены влиянию серьезных помех и
искажений, что особенно заметно в глубоковод-
ном сегменте системы. Для обеспечения помехо-
устойчивости таких сигналов наряду с эффектив-
ными схемами модуляции применяются методы
канального кодирования.

Рассмотрим модель систем передачи, включа-
ющую помехоустойчивое кодирование сигналов

{ }1 jh

 SE
TN

SE

2h

в сочетании со схемами с М-фазовой модуляцией
(манипуляцией), где цифровые данные переда-
ются посредством сдвига фазы несущей, прини-
мающей М дискретных значений. В частности,
для бинарной BPSK фаза принимает всего лишь
два значения, для QPSK (Quadrature Phase-Shift
Keying) – четыре значения.

На рис. 13 и 14 представлены структурные схе-
мы моделей каналов передачи с BPSK-модуляци-
ей в условиях рэлеевских замираний без помехо-
устойчивого кодирования и использующие коди-
рование Боуза–Чоудхури–Хоквингема (БЧХ).

Аналогично были построены модели со свер-
точным кодированием.

Сводные результаты моделирования модули-
рованного BPSK-сигнала без кодирования, с ко-
дированием блочным кодом БЧХ(31,16), с коди-
рованием сверточным кодом с жестким и мягким
декодированием Витерби представлены на рис. 15.
Видно очевидное преимущество использования
кодирования, что повышает достоверность при-
нятия информации в условиях замираний. Однако
при этом следует учитывать возникающие вычис-
лительные нагрузки на передающей и приемной

Рис. 13. Модель BPSK-модуляции (скриншот).
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сторонах. В ходе практической реализации радио-
телеметрической системы передачи информации
необходимо выбрать компромисс между сложно-
стью конструкции, энергетическими запасами
элементов питания, скоростью и достоверностью
принимаемой информации.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Анализ эффективности отдельных подсистем
радиотелеметрической системы дистанционного
считывания информации с гидроакустическим
каналом доказал ее техническую реализуемость и

Рис. 14. Модель BPSK-модуляции с кодированием сигнала (скриншот).
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Рис. 15. Результаты моделирования BPSK-сигнала: кривая 1 – без кодирования, кривая 2 – с кодированием блочным
кодом БЧХ (31,16), кривая 3 – с кодированием сверточным кодом с k = 7, r = 1/2 и мягким декодированием Витерби
со схемой Аламоути (2,2), кривая 4 – с кодированием сверточным кодом с k = 7, r = 1/2 и жестким декодированием
Витерби со схемой Аламоути (2,2), кривая 5 – с кодированием сверточным кодом с k = 7, r = 1/2 и мягким декодиро-
ванием Витерби, кривая 6 – со схемой Аламоути (2,2), кривая 7 – с кодированием блочным кодом БЧХ(31,16) со схе-
мой Аламоути (2,2).
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подтвердил выполнение поставленных перед ней
задач. Показано, что требуемый объем информа-
ции (50 Мб) может быть передан по системе с глу-
боководным SIMO-каналом при восьми надвод-
ных буях и надводным MISO-каналом в течение
20 часов, это допустимо с точки зрения ограниче-
ния электропитания. Использование помехо-
устойчивого кодирования (при наличии такой
возможности на аварийном буе) повысит досто-
верность передаваемых данных.

Результаты моделирования показывают, что
для обеспечения устойчивой связи в каналах с за-
мираниями схема ВPSK является надежной и эф-
фективной схемой модуляции в условиях силь-
ной помеховой обстановки глубоководной среды,
многолучевого распространения и переотраже-
ний сигнала.
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