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ВВЕДЕНИЕ
Развитие инфокоммуникационных систем

требует постоянного совершенствования харак-
теристик основных элементов и устройств прие-
мо-передающих узлов, таких как излучающие
элементы, фильтры, направленные ответвители,
мультиплексоры, фазовращатели. Хорошо из-
вестно, что применение волноводоной техники
позволяет заметно увеличить передаваемую мощ-
ность, уменьшить потери, повысить добротности
частотно-селективных элементов, а также позво-
ляет эффективно работать на более высоких, чем
микрополосковые и коаксиальные линии, часто-
тах вплоть до терагерцового диапазона. Для обес-
печения большей компактности и широкополос-
ности волноводным элементам требуется переход
от волноводов с простым сечением к волноводам с
поперечным сечением сложной формы, а вклю-
чение диэлектрических элементов позволяет до-
полнительно получить уникальные частотно-се-
лективные и поляризационные свойства. Так,
наибольшую популярность как в отечественной,
так и в зарубежной СВЧ-технике, приобрели
прямоугольные и круглые волноводы с металли-
ческими гребнями и кусочно-слоистым диэлек-
трическим заполнением. Однако несмотря на
ряд значительных преимуществ, элементная база
на круглых волноводах с металлическими греб-
нями не получила столь широкого распростра-
нения, как на прямоугольных волноводах. Не-
смотря на значительное количество публикаций

о различных круглых волноводах, методах их расче-
та и возможности применения, имеющиеся дан-
ные носят несистематический характер и в пол-
ной мере не позволяют судить о развитии данных
структур, алгоритмах, использующихся для их
анализа и новых областях применения.

В работе приведена информация о различных
типах круглых волноводов, проанализированы
методы для расчета электродинамических пара-
метров и показаны области применения данных
структур.

1. ТИПЫ КРУГЛЫХ ВОЛНОВОДОВ

В самом простом случае круглый волновод
представляет собой металлическую трубу с внутрен-
ним воздушным заполнением. Электродинамиче-
ские свойства таких волноводов широко известны и
подробно описаны во многих работах, например,
[1, 2]. Однако развитие прикладной электродинами-
ки, освоение новых диапазонов электромагнитных
волн и развитие СВЧ-техники приводит к тому, что
элементная база СВЧ-устройств усложняется. По-
этому наибольший интерес для изучения с точки
зрения практического применения представляют
круглые регулярные волноводы сложного попе-
речного сечения, круглые волноводы с неодно-
родным диэлектрическим заполнением, а также
сложные металлодиэлектрические неоднородно-
сти в круглом волноводе.
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Прежде всего рассмотрим круглые волноводы
сложного поперечного сечения [3–13]. Данный
вид волноводов хорошо известен благодаря рас-
ширению полосы одномодового режима работы.
В качестве неоднородностей могут выступать регу-
лярный продольный металлический гребень или не-
сколько металлических гребней различной формы
поперечного сечения, расположенные в круглом
волноводе с определенным периодом или в опре-
деленном порядке по перечному сечению.

В литературе встречается описание круглых
волноводов с различной формой и конфигурацией
продольных регулярных металлических гребней.
Известны круглые волноводы с одним прямоуголь-
ным гребнем, с двумя, с четырьмя, с восемью и с
гребнями с угловым срезом (рис. 1а–1е).

Исследования круглых волноводов со слож-
ным поперечным сечением начались со структу-
ры, изображенной на рис. 1а [3], так как данная
структура обладала интересными свойствами, а
именно низкими значениями критической часто-
ты основной моды и низким волновым сопротив-
лением.

В структуре, приведенной на рис. 1б, было введен
еще один дополнительный гребень, расположенный

симметрично, относительно центра. Подобное сим-
метричное расположение удобно использовать при
расчетах и анализе, так как это позволяет рассмат-
ривать не всю структуру волновода, а только ее
часть.

Авторы некоторых работ подробно изучали
свойства четырехгребневого круглого волновода
(см. рис. 1в), применяя различные методы для
расчета характеристик [4–6]. В отличие от одно-
или двухгребневого волновода основная мода в вол-
новоде с четырьмя гребнями имеет критическую ча-
стоту, очень близкую к критической частоте второй
моды. Таким образом, ширина полосы одномо-
дового режима работы оказывается очень мала.
Однако, когда удается подавить или не возбу-
дить вторую моду, величина одномодового режи-
ма может быть очень широкой (рис. 2). Благодаря
этому уникальному свойству, а также возможности
двойной поляризации и низкого сопротивления
волноводы с четырьмя гребнями широко использу-
ются в антеннах и СВЧ-устройствах [4]. Сравнение
четырехгребневого круглого волновода с аналогич-
ным волноводом прямоугольного сечения показы-
вает, что такие его характеристики, как затухание и
допустимая мощность, значительно лучше [5].

Рис. 1. Поперечные сечения круглого волновода с различным количеством гребней: с одним (а), с двумя (б), с четырь-
мя (в), с четырьмя гребнями и с повернутой плоскостью симметрии (г); с восемью гребнями (д), с двумя гребнями с
угловым срезом (е).

(а) (б) (в)

(г) (д) (е)
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Также в данной работе [5] отмечается, что за
счет изменения геометрических параметров греб-
ней, таких как ширина и высота, можно добиться
наиболее широкой полосы одномодового режи-
ма. Как видно из рис. 1в, четырехгребневый вол-
новод имеет две плоскости симметрии, поэтому
для его анализа можно рассматривать 1/4 часть
поперечного сечения.

Кроме того, поворачивая плоскость симмет-
рии на 45°, четырехгребневый волновод может
выглядеть как показано на рис. 1г, и в этом случае
его можно рассматривать как щелевой круглый
волновод [6].

Интересный подход к рассмотрению гребне-
вого волновода описан в работе [7], где проведено
исследование и сравнение двух-, четырех- и вось-
мигребневых волноводов (рис. 1д). При этом от-
мечено, что восьмигребневый волновод может
быть представлен как два четырехгребневых вол-
новода в одной структуре.

Проведенные исследования зависимости кри-
тических волновых чисел от геометрических па-
раметров гребней и визуализации электромаг-
нитного поля показали, что в восьмигребневых
волноводах невозможно глубокое расположение
гребней, так как при определенных соотношени-

ях высоты гребня и радиуса структуры возникают
ограничения в оптимизации ширины одномодо-
вого режима работы. Фактически оптимальная
ширина одномодового режима работы достигает-
ся при соотношении h/R = 0.21, где h – высота
гребня, а R – радиус волновода (рис. 3).

Как видно, описанные выше работы по иссле-
дованиям гребневых волноводов фокусировались
на структурах с гребнями одной и той же геомет-
рической формы, изменялось лишь количество
гребней и период их расположения.

Следующим этапом развития круглых волно-
водов с гребнями стало изменение самой формы
гребня. В результате появились гребни Т-образной
формы [8, 9], гребни с угловым срезом [10, 11], ра-
диальные гребни [12] и радиальные гребни со
сложной формой [13].

Впервые Т-образные гребни (рис. 4) были
изучены в структурах волноводов с прямоуголь-
ной формой поперечного сечения [14–16]. Дан-
ные структуры показали, что благодаря наличию
гребней Т-образной формы происходит значи-
тельное увеличение полосы одномодового режима
работы по сравнению с волноводами с прямоуголь-
ными гребнями.

Аналогичным образом для улучшения шири-
ны полосы одномодового режима был исследован
круглый волновод с двумя Т-образными гребня-
ми [8, 9]. В работах проведены исследования рас-
пределения электрического поля первых четырех
H-мод, рассчитаны нормированные значения

Рис. 2. Зависимость нормированных критических
волновых чисел от геометрии гребня TE11-, TE21L-,
TE01-, TE21U- и TE31-мод в круглом четырехгребне-
вом волноводе для s/2a = 0.06 (1), 0.12 (2) и 0.30 (3)
[4, рис. 1с].
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Рис. 3. Четырехгребневый волновод с параметрами R,
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ширина гребня [7].
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критических волновых чисел и проведено сравне-
ние с круглым двухгребневым волноводом.

Ряд авторов предложили использовать ребра
не прямоугольного поперечного сечения, а с за-
острением конца ребра. Благодаря гребням с уг-
ловым срезом (рис. 1е) удается достичь не только
более широкой полосы одномодового режима, но
и увеличить допустимую мощность устройства.

Впервые данное свойство экспериментально
было показано в работе [10]. Позже круглый вол-
новод с четырьмя подобными гребнями был ис-
следован в [11].

Для круглого волновода с гребнями с угловым
срезом толщина гребня W не обязательно должна
быть меньше зазора между гребнями (рис. 5), что
является обязательным условием в четырехгребне-
вом круглом волноводе с гребнями прямоугольной
формы. Отсутствие такого ограничения позволяет
варьировать эти параметры для еще большего уве-
личения полосы одномодового режима.

В работе [12] исследована структура, изобра-
женная на рис. 6а. Визуализация электромагнитного
поля позволяет увидеть области с более плотным
расположением силовых линий для H- и E-волн,
что может быть важным при проектировании ча-
стотно-селективных устройств.

Следует отметить, что чем более точно задана
геометрия гребня в поперечном сечении круглого
волновода, тем более успешно будет осуществлен
процесс создания устройств на основе данных
структур. В указанных выше работах был рас-
смотрен круглый волновод с гребнями, описан-
ными в прямоугольной системе координат. Одна-

ко если гребням соответствует цилиндрическая
система координат, это позволяет избежать в
рамках строгого анализа смешанных систем ко-
ординат, которые возникают при использовании
прямоугольных выступов в цилиндрическом вол-
новоде. К тому же гребни конической формы бо-
лее просты в практической реализации, нежели
прямоугольные.

Подобные радиальные гребни (рис. 6б) рас-
смотрены в работе [13], в которой проведены ис-
следования зависимости критических волновых
чисел от геометрических параметров гребня, на-
пример от угла раскрыва гребня. Данное иссле-
дование показало, что при увеличении раскрыва
гребня ширина одномодового режима увеличи-
вается.

Структуры с одним, двум, тремя и четырьмя
радиальными гребнями проанализированы в ра-
боте [17]. В ней приведены зависимости критиче-
ских волновых чисел для разных параметров греб-
ней, а именно для разной ширины гребня и разной
глубины.

Круглые коаксиальные волноводы были ис-
следованы в работе [18]. Рассматривались две
волноводные структуры: в первой из них цен-
тральный проводник имеет остроконечную вин-
товую форму, во второй – внешний проводник
лопастной формы (рис. 7). Для данных структур
приведено подробное описание метода и рассчи-
таны критические волновые числа для разных
геометрических параметров.

Кроме волноводов с металлическими гребнями
особый интерес представляют волноводы с диэлек-
трическим заполнением. Одним из основных пре-

Рис. 4. Круглый волновод с Т-образными гребнями.
Рис. 5. Поперечное сечение четырехгребневого круг-
лого волновода с ребрами с угловым срезом [11].
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имуществ диэлектрически заполненного волновода
является уменьшение его размеров, что может быть
очень полезно в практических применениях [19].

Как видно, существует огромное количество
разнообразных структур, каждая из которых имеет
свои преимущества и недостатки. При этом в насто-
ящее время данные структуры активно исследуются
и создаются новые. Однако надо отметить, что ис-
следования связаны не только с усложнением или
изменением самих структур, но и с созданием новых
методов или усовершенствованием существующих
для расчета характеристик и электродинамического
анализа волноводных цилиндрических структур со
сложной формой поперечного сечения. При этом
необходимо отметить, что количество методов,
применяемых для исследования характеристик и
параметров, огромно, так как каждая структура
имеет свои особенности, накладывающие опре-
деленные условия и ограничения при проведении
расчетов.

2. МЕТОДЫ РАСЧЕТА

Методы, используемые для расчета электроди-
намических параметров волноводных структур,
можно разделить на три группы: аналитические,
численные и численно-аналитические. Аналити-
ческие методы позволяют решить краевую задачу
в явном виде. Однако их применение ограничено
простейшими конфигурациями, и они практически
не используются для решения современных задач
компьютерного моделирования. При использова-
нии численных методов решение задачи получают в
виде числовых значений в конечном наборе про-
странственных точек. К численным методам отно-
сятся метод конечных элементов, метод конечных

разностей, метод граничного элемента. В случае
численно-аналитических методов решение зада-
чи выражается с помощью некоторых функций,
а удовлетворение граничным условиям произво-
дится численно. К численно-аналитическим ме-
тодам относятся метод конечных элементов с
масштабированными границами, метод частич-
ных областей. Широкое распространение получили
также метод согласования мод, метод связанных ин-
тегральных уравнений и метод R-функций.

Среди этих методов метод конечных элементов
является одним из наиболее широко распростра-
ненных [20]. Данный метод основан на представле-
нии и приближенном решении краевых задач с по-
мощью решения дифференциальных уравнений в
частных производных. При использовании дан-
ного метода поперечное сечение круглого волно-
вода разбивается на несколько областей (рис. 8), в
каждой из которых выбирается функция, значе-
ние которой на границах областей является реше-
нием заданной задачи.

Долгое время данный метод применялся для
анализа структур только в прямоугольной систе-
ме координат [21]. Однако для цилиндрических
волноводов невозможно с помощью декартового
элемента полностью заполнить их поперечное сече-
ние. В декартовой геометрии конечный элемент
разбиваемой области представляет собой треуголь-
ник. В круговой полярной геометрии новый конеч-
ный элемент снова является треугольником, конту-
ры которого, как правило, представляют собой кру-
говые спирали. В таком случае данный метод может
быть применен для анализа круглых, эллиптиче-
ских волноводов, а также неоднородностей, име-
ющих конусообразную форму. Преимуществом
данного метода является его универсальность при

Рис. 6. Поперечное сечение круглого волновода с гребнями конечной толщины (а) и со сложными радиальными греб-
нями конечной толщины (б).

(а) (б)
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решении задач с различной геометрией, различ-
ными материалами и различными граничными
условиями [22]. Однако при наличии открытой
области, возникновении особенности электро-
магнитного поля на острых углах в исследуемой
области, состоящей из нескольких материалов,
данный метод имеет недостатки. При наличии

бесконечной области можно предположить, что
на достаточно далекой границе характеристика
будет равна нулю. Но при таком подходе ухудша-
ется точность расчетов и в вычислительном отно-
шении для моделирования распространения волн
данный метод оказывается невыгодным [23, 24].
Для второй проблемы, связанной с наличием

Рис. 7. Поперечное сечение коаксиального волновода с гребневым центральным проводником (а) и с проводником
винтовой формы (б).
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сингулярности в краевой задаче, возникает ухуд-
шение характеристик численного решения. Это
связано с тем, что вблизи сингулярной точки с
особенностью электромагнитного поля получае-
мые решения являются большими или неогра-
ниченными, поэтому оно не может быть точно
аппроксимировано локально кусочно-полино-
миальной функцией на нормальной сетке. В ре-
зультате было предложено несколько специальных
методов конечных элементов, которые подходят
для конкретного вида особенности электромаг-
нитного поля. Эти методы обычно основаны на
некотором знании формы сингулярности и могут
быть классифицированы следующим образом.

Первый метод – это добавление сингулярной
функции в пространство конечных элементов,
что позволяет ей приближаться к решению вбли-
зи сингулярности.

Второй метод – специальные сингулярные
элементы используются для аппроксимации син-
гулярного решения.

Третий метод – это локальное уточнение сетки,
благодаря чему контролируется распределение вы-
числительной ошибки.

Метод конечных элементов дает точные ре-
зультаты, однако требует большого времени вы-
числения. Недавно созданный гибридный ме-
тод, состоящий из мультимодального вариаци-
онного метода и метода конечных элементов,
успешно применяется для анализа неоднород-
ностей в различных структурах, улучшая время
вычисления и использование оперативной па-
мяти компьютера [25].

По сравнению с другими модальными метода-
ми, такими как метод согласования мод и анализ
обобщенной матрицы рассеяния, мультимодаль-
ный вариационный метод использует матрицу
рассеяния с меньшим размером, что сводит к ми-
нимуму использование необходимых вычисли-
тельных ресурсов и время расчета [26].

Одним из первых методов для решения краевых
задач был метод конечных разностей. Данный метод
основан на решении дифференциальных уравне-
ний, сводящихся к разностным схемам.

При использовании данного метода на попе-
речное сечение волновода накладывается квадрат-
ная или прямоугольная сетка, разбивающая сече-
ние волновода на квадратные или прямоугольные
области соответственно [27, 28] (рис. 9). В узлах, об-
разовавшихся областей, в соответствие дифферен-
циальным уравнениям ставятся разностные схемы.
И далее, задавая граничные условия, можно найти
решения задачи в узлах области.

Однако с помощью данного метода можно
рассчитать электродинамические параметры не
только для основной моды круглого волновода,
но и для мод высшего порядка (рис. 10) [29]. Раз-
новидностью метода конечных разностей явля-
ются метод конечных разностей во временной и
частотной областях, отличие которых состоит в
представлении уравнений Максвелла соответ-
ственно во временной области и в частотной об-
ластях [30].

Метод граничного элемента является альтер-
нативой методу конечных элементов. Он основан
на решении интегральных уравнений. В отличие
от метода конечных элементов производится раз-
биение не всей области, а только границ областей,
так как имеющиеся дифференциальные уравне-
ния в области сводятся к интегральным уравне-
ниям на границе с помощью функции Грина. Это
значительно упрощает процесс вычисления ха-
рактеристик. Кроме того, данный метод можно

Рис. 8. Координатное представление метода конечных
элементов с масштабированными границами [20].

s = s1

s = s0

O(x0, y0)ξ = ξ
0

ξ = ξ
1

s(ξ = 1)

s ξ

Рис. 9. Стандартное наложение сетки на волновод-
ную структуру [27].
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применять к задачам с бесконечными границами.
Но и он имеет определенные недостатки: метод
применяется только для границ, не имеющих уг-
лов, так как в данных местах отсутствует решение
интегрального уравнения и к тому же матрицы,
получаемые для расчета неизвестных параметров,
являются полными, что требует большой вычис-
лительной мощности. Метод граничного элемен-
та использовался для анализа круглого волновода
с одним гребнем в работе [31]. Точность нахожде-
ния критических волновых чисел варьировалась с
помощью количества членов в ряду функции
Грина.

Одной из разновидности метода конечных
элементов является метод конечных элементов с
масштабированными границами. Данный метод –
это сочетание метода конечных элементов и ме-
тода граничного элемента. Его универсальность,
точность и эффективность не только равны, но и по-
тенциально лучше, чем метод конечных элементов и
метод граничных элементов для определенных за-
дач. Впервые данный метод был предложен в работе
[32]. Для того чтобы удобно задать граничные

условия, вводятся масштабированные граничные
координаты, которые состоят из так называемой
радиальной координаты и двух окружных коор-
динат, определяемых конечной дискретизацией
граничного элемента (рис. 11). Тогда радиальная
координата постоянна на границе.

Применение метода конечных элементов с
масштабированными границами в двух окружных
направлениях, параллельных границе, дает линей-
ные обыкновенные дифференциальные уравнения
второго порядка с радиальной координатой в каче-
стве независимой переменной. Таким образом,
сила метода конечных элементов с масштабиро-
ванной границей состоит в преобразовании диф-
ференциальных уравнений в частных производ-
ных в обычные дифференциальные уравнения,
которые могут быть решены аналитически. В этом
случае только граница дискретизируется конечны-
ми элементами с криволинейной поверхностью.
Данный метод применялся в работе [33] для рас-
чета характеристик четырехгребневого круглого
волновода со срезанными углами.

Для решения краевых задач можно использо-
вать метод R-функций. [34]. Теория R-функций
позволяет рассматривать различные области слож-
ной формы, используя булевую алгебру и аналити-
ческую геометрию. В данном методе уравнения
границ области выражаются в неявном виде, под-
бирается такая функция, у которой ее значение во
внутренней области является положительным, а
за пределами области – отрицательным. Далее
подбираются такие аналитические функции, ко-
торые удовлетворяют граничным условиям.

Широкое распространение при расчете электро-
динамических характеристик волноводных структур
получил метод частичных областей. Данный метод
предполагает разбиение поперечного сечения
волновода на несколько областей с определенны-
ми граничными условиями. Далее в каждой ча-
стичной области задаются компоненты полей, а

Рис. 10. Критические нормированные числа различных мод и при разных размерах сетки для круглого волновода с па-
раметрами h = 0.6, a = 3.0 [29].

Размер
сетки

TM01 TM11 TM31 TE11 TE21 TE01

2.3439h 3.6935 5.9385 1.7460 3.0582 3.7727

2.3898h/2 3.7971 6.2685 1.7933 3.0354 3.8685

2.4013h/4 3.8322 6.3670 1.8337 3.0116 3.8530

2.4050h/8 3.8351 6.3809 1.8383 3.0027 3.8416

2.4079h/16 3.8378 6.3870

2.4048Точное
значение 3.8317 6.3801 1.8411 3.0500 3.8320

Рис. 11. Секция с масштабированными границами [32].
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на границе раздела происходит их сшивание. Авто-
ры разработанного метода отмечают, что при нали-
чии острых углов, которые характерны для волново-
дов со сложной формой поперечного сечения, схо-
димость данного метода ухудшается [35]. Однако
вводя дополнительные функции на границе сшива-
ния, учитывающие данные особенности, можно
значительно улучшить сходимость. Такой метод по-
лучил название метод частичных областей с учетом
особенности электромагнитного поля на ребре и ак-
тивно использовался авторами данного обзора для
решения многих электродинамических задач
[36‒39]. Так, в работе [39] критические волновые
числа и их зависимость от параметров гребней
приведены для случаев круглого волновода с
тонкими металлическими гребнями, рассмотрен
случай дифракции волн при их падении на протя-
женную неоднородность.

В случае многослойного диэлектрического за-
полнения волновода при использовании метода
частичных областей количество линейных алгеб-
раических уравнений увеличивается, что значи-
тельно затрудняет процесс расчета характери-
стик. Авторы работы [40] предлагают использо-
вать функции Грина и теорию длинных линий
для анализа многослойных структур. С помощью
данного метода рассчитан круглый волновод с
многослойным заполнением.

Для расчета дисперсионных характеристик и
затухания диэлектрически заполненных волно-
водов существуют общепринятые методы: энер-
гетический метод, метод возмущений и метод
комплексных параметров. Однако они являются
приближенными. А метод расчета, при котором
функции действительного аргумента продолжаются
на комплексную плоскость, является строгим [41].
Однако при использовании данного метода необхо-
димо добавлять дополнительные частичные обла-
сти, что значительно усложняет задачу. К тому же
диэлектрическая проницаемость в этом случае яв-
ляется постоянной величиной.

Если диэлектрическая проницаемость меняется
ступенчато, то можно воспользоваться модифика-
цией метода Галеркина для расчета двухслойного
экранированного волновода и волновода с гради-
ентным заполнением [42]. Сравнение с результа-
тами, получаемыми из расчета с помощью метода
частичных областей, доказало эффективность и
корректность предложенного метода. К тому же
он обладает более высокой скоростью расчета.

Также в случае неоднородно заполненного ди-
электрического волновода (рис. 12) для расчета
постоянных распространения можно воспользо-
ваться методом задачи Коши [43].

Предложенная методика расчета приближенного
собственного значения оказывается работоспособ-
ной в случае дискретных собственных значений. К
тому же расчеты, производимые по данной разрабо-

танной методике, производятся значительно быст-
рее, нежели с помощью интегральных дисперси-
онных уравнений, а также с любой задаваемой
точностью.

Актуальным исследованием является также
изучение открытых диэлектрических волноводов
с различным поперечным сечением.

При решении данной задачи существует не-
сколько особенностей и сложностей методов, при-
меняемых для расчетов. В первую очередь одной из
особенностей является слабонаправляемость струк-
туры. Чтобы решить данную проблему, в работе [44]
применен гибридный метод на основе метода инте-
грала Фурье и модифицированного метода Галерки-
на. С помощью данного подхода были рассчитаны
диэлектрические круглые волноводы разного сече-
ния, а именно: круглый волновод простого сечения,
открытый трубчатый диэлектрический волновод
(рис. 13), открытый трубчатый диэлектрический
волновод с крестообразным сечением и открытый
трубчатый диэлектрический волновод со звездооб-
разным поперечным сечением.

Также для открытых круглых волноводов мо-
жет быть применим модифицированный метод
дискретных источников [45]. Однако из-за спе-
цифики данного метода, при расчете постоянных
распространения могут возникать дополнитель-
ные корни, не имеющие физического смысла.
Чтобы избежать этого, авторами работы предло-
жено решать дополнительную задачу дифракции.

Очень часто для расчета круглых открытых ди-
электрических волноводов используют спек-
тральный метод, предложенный в работе [46]. Во-
первых, он обладает универсальностью, так как с

Рис. 12. Исследуемая структура по методу задач Ко-
ши [43].

R1

z

R2

0
ϕ

ρ



844

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ЛОНКИНА и др.

его помощью можно рассчитывать открытые ди-
электрические волноводы с любой геометриче-
ской формой поперечного сечения и высокими
значениями диэлектрической проницаемости. А
во-вторых, он позволяет найти весь спектр волн
для заданного частотного диапазона для откры-
тых диэлектрических волноводов с произволь-
ным поперечным сечением.

Метод согласования мод [47] является одним
из наиболее эффективных и точных методов мо-
делирования волноводных структур. Ключевая
идея этого метода состоит в разделении анализи-
руемой структуры на отдельные волноводные
подобласти. Электромагнитное поле в каждой из
этих областей может быть выражено как суперпо-
зиция волноводных мод. Конкретная амплитуда
каждой моды учитывает граничные условия меж-
ду соседними областями, а также возбуждение и
нагрузку всей структуры. Метод наиболее эффек-
тивен, когда моды каждой подобласти известны
аналитически. Метод согласования мод был ис-
пользован в работе [48] для вычисления матрицы
рассеяния на стыке простого круглого волновода
и двух- или четырехгребневого волновода. Полу-
ченный алгоритм обладал хорошей точностью и
использовался для проектирования и оптимиза-
ции пятизвенного фильтра на основе двухгребне-
вого круглого волновода и четырехгребневого
волноводного трансформатора.

В работе [49] для расчета критических волно-
вых чисел четырехгребневого круглого волновода
с гребнями с угловым срезом использовался ги-
бридный метод: сочетание метода согласования
мод и метода граничного элемента. Как известно,
метод граничного элемента использовался для

анализа круглого волновода с одним гребнем.
Теоретически, используя данный метод, можно
рассчитать характеристики для любого попереч-
ного сечения волновода. Однако в случае четы-
рехгребневого круглого волновода с гребнями с
угловым срезом контур поперечного сечения ока-
зывается очень сложным для расчета. Поэтому,
используя симметрию структуры, сечение волно-
вода разделили на четыре идентичные области
(рис. 14). Затем одна из этих областей была поде-
лена еще на три подобласти: I, II области с про-
стой геометрией рассчитываются методом согла-
сования мод, III область со сложной геометрией
сечения рассчитывается методом граничного эле-
мента.

Подробное описание метода связанных инте-
гральных уравнений дано в работе [50]. Данный
метод применен для анализа гребневого кругло-
го волновода. С помощью него можно задать
условия для ребер, улучшить сходимость и рас-
считать как симметричные, так и асимметрич-
ные структуры.

Многообразие методов, используемых для рас-
чета и анализа электродинамических параметров
круглых волноводов со сложной формой попереч-
ного сечения и неоднородным диэлектрическим
заполнением, обусловлено не только огромным
разнообразием самих структур, но также и широ-
кой областью их применения. Следует отметить,
что большинство существующих методов не явля-
ются универсальными, так как с их помощью можно
рассчитать ограниченное количество структур по

Рис. 13. Дисперсионные характеристики первых че-
тырех (1–4) несимметричных волн трубчатого ди-
электрического волновода: r0 = 1.7 мм, ε = 20 [44], на
вставке – конфигурация трубчатого диэлектрическо-
го волновода.
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форме. Поэтому задача о разработке высокоско-
ростных универсальных методов и алгоритмов
расчета остается актуальной.

3. ПРИМЕНЕНИЯ ДАННЫХ СТРУКТУР
Волноводы со сложной геометрической формой

поперечного сечения находят широкое применение
в современных устройствах [51–69]. Они использу-
ются в приемных и передающих антеннах, в устрой-
ствах, предназначенных для получения круговой
поляризации, в делителях мощности. Кроме того,
такие волноводные структуры обладают частот-
но-селективными свойствами, поэтому применя-
ются для построения различных типов фильтров:
полосно-пропускающих, полосно-запирающих,
нижних и верхних частот.

Как известно, фильтры, построенные на за-
предельных волноводах, имеют меньшие размеры и
лучшее затухание в полосе заграждения [51]. Для та-

ких фильтров используются круглые волноводы с
произвольно расположенными гребнями. В работе
[51] в качестве примеров рассмотрены четыре кон-
струкции фильтров: на двухгребневом круглом вол-
новоде, на круглом волноводе с одним Т-образ-
ным гребнем, на круглом волноводе с гребнями в
виде “ключа” и на круглом волноводе с двумя
Т-образными гребнями (рис. 15). Расчеты прово-
дились с помощью комбинации двух методов: ме-
тода сшивания мод и спектрального анализа мод
собственных значений. Для каждой из структур
полученные результаты сравнивались с характе-
ристиками из CST Microwave Studio.

Используя подобный подход, были также про-
анализированы фильтры на круглом волноводе с
диафрагмами, на круглом двухгребневом волно-
воде, на круглом трехгребневом волноводе, на
круглом четырехгребневом волноводе, на круг-
лом волноводе с радиальным Т-образным греб-
нем [9, 52].

Рис. 15. Амплитудно-частотные характеристики полосно-пропускающих фильтров на круглых волноводах с металли-
ческими гребнями различной конфигурации [51]: кривые – результаты моделирования, звездочки (а) и пунктир (б) –
эксперимент.
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Аналогичная структура (рис. 16) была исполь-
зована в работе [9] для проектирования полосно-
пропускающего фильтра на запредельных волново-
дах. Авторам удалось показать, что данный круглый
волновод со сложной формой поперечного сече-
ния можно использовать не только как линию пе-
редачи или излучающий элемент, но и в качестве
базовой структуры для создания различных ча-
стотно-селективных устройств.

Для равномерного распределения электромаг-
нитной волны в мобильной связи в условиях огра-
ниченной среды, например железная дорога, метро
или тоннели, использовался негерметичный коак-
сиальный кабель. Однако потери в таком кабеле
сильно возрастают с увеличением рабочей частоты.
Поэтому вместо такого кабеля используется круг-
лый волновод, но у данной волноводной структуры
существует вращение плоскости поляризации до-
минирующей моды. Чтобы нарушить симметрию
плоскости поляризации, необходимо использо-
вать круглые волноводы с различными металли-
ческими гребнями и вставками для работы с бо-
лее высокими частотами [53]. Изменяя парамет-
ры гребней и вставок, можно добиться разного
уровня потерь.

Круглые волноводы применяются и в качестве
многолучевых облучателей, когда необходимо
сформировать многолучевую характеристику на-
правленности, в которой лучи отстоят друг от
друга на минимальное угловое расстояние [54].
Данное свойство используется в случае космиче-
ской связи для покрытия территории сложной кон-
фигурации, так как при этом требуется формирова-
ние многолучевой диаграммы направленности.

В последнее время появились работы, в кото-
рых круглые волноводы используются для бес-
контактного зондирования и для получения
изображений внутреннего строения объектов.
Прямоугольные волноводы широко используют-
ся в качестве зондирующих антенн в системах
ближнего поля во многих промышленных прило-
жениях. Это связано с тем, что они просты в изго-
товлении и относительно недороги. Известно,

что сужение прямоугольного волновода суще-
ственно улучшает пространственное разрешение
полученных изображений, в отличие от стандарт-
ных волноводов, работающих на той же частоте.
Особое внимание к использованию конических
прямоугольных волноводов для изображений в
ближней зоне уделено в работе [55]. Эффективность
конического зонда была продемонстрирована путем
количественного сравнения как распределения ре-
альной мощности, так и теоретических изображе-
ний, полученных с использованием конических и
стандартных зондов. Было показано, что кониче-
ский волновод способен значительно увеличить
разрешение без изменения частоты работы.

Как правило, стандартные прямоугольные
волноводы использовались в качестве зондов для
формирования изображений внутренних дефек-
тов в различных диэлектрических средах. В работе
[56] авторы предлагают использовать конические
волноводы для достижения более высокого разре-
шения при сохранении приемлемой чувствительно-
сти. Данное исследование было весьма актуальным,
так как методы визуализации и контроля с исполь-
зованием СВЧ не носили разрушающего характе-
ра для исследуемого объекта, что позволяло ис-
пользовать их в промышленных и медицинских
целях [56].

Было установлено, что в ближнем поле боковое
разрешение, достигаемое с помощью таких зондов,
обратно пропорционально площади апертуры вол-
новода [57]. К тому же при уменьшении размера
диафрагмы область зондирования зонда умень-
шается и, следовательно, возможность распо-
знать мелкие включения и дефекты в изображе-
нии значительно возрастает.

Безапертурные зонды и зонды с резонансной
диафрагмой находят свое применение в рефлек-
тометрии для оценки и характеристики искус-
ственных и естественных материалов, например,
диэлектрических и металлических структур био-
логических образцов и критических частей зда-
ний и сооружений [58]. Преимуществом микро-
волновой рефлектометрии является возможность
бесконтактной работы в реальном времени при
малых мощностях в условии сохранения высокой
разрешающей способности получаемого изобра-
жения.

Сравнение излучения из круглого волновода с
излучением из волновода прямоугольной формы
показало, что наиболее эффективными являются
первые [59, 60]. Основное преимущество заклю-
чается в том, что боковые лепестки круглого вол-
новода имеют более низкий уровень (рис. 17).

К тому же круглые волноводы обладают луч-
шей чувствительностью и более высоким разре-
шением (рис. 18). Данные преимущества могут
быть использованы в промышленности для кон-
троля многокомпонентных материалов, оценки
коррозии, контроля толщины краски и характе-
ристик материала, для обнаружения трещин в ме-

Рис. 16. Конструкция фильтра на круглом волноводе
с Т-образными гребнями: 1 – коаксиально-волно-
водный переход, 2 – прототип фильтра [9].

1

1

2



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ЦИЛИНДРИЧЕСКИЕ ВОЛНОВЕДУЩИЕ СТРУКТУРЫ СЛОЖНОГО СЕЧЕНИЯ 847

талле, а также в системах наблюдения и проверки
в аэропортах.

Характеристики круглых и прямоугольных
волноводов сравнивали с помощью численного
моделирования, а также экспериментальным пу-
тем, используя образцы с коррозией. Процесс
формирования изображения основан на взаимо-
действии между мишенью и электромагнитным
полем. С точки зрения моделирования цель мо-
жет быть представлена в виде геометрическо-
го/материального пространственного распреде-
ления. Электрическое поле, излучаемое зондом,
также является функцией пространственных пе-
ременных (оно имеет определенное простран-
ственное распределение).

Существует много методов, таких как рентге-
нография, компьютерная томография, двухфо-
тонная рентгеновская абсорбциометрия, магнит-
но-резонансная томография, которые применя-
ют для неинвазивного наблюдения при детском
краниосиностозе. Однако такие методы, осно-
ванные на радиации, вредны для младенцев и не
являются целесообразными с медицинской точки
зрения [61]. Из-за этого интервал проведения
процедур составляет целый год, но в течение года
необходимо профилактическое наблюдение раз-
вития черепа младенца для выявления возможно-
сти рецидива или нормализации состояния.

Альтернативным методом оценки костной
ткани являются микрохирургия и неинвазивные
методы на основе ультразвука. Ультразвук ис-
пользует неионизирующее излучение, что позво-
ляет производить частые измерения.

Последние исследования показали, что ис-
пользование излучения круглых волноводов для
наблюдения пациентов после черепной операции
является самым оптимальным вариантом в силу

их свойств. Так, в работе [62] рассматривается во-
прос о возможности использования круглого вол-
новода для наблюдения процесса заживления ко-
стей путем моделирования и создания диэлектри-
ческой заполненной волноводной системы с
открытым контуром в полосе частот 1…3 ГГц,
способным определять одну из трех стадий разви-
тия болезни.

Известно, что объемные резонаторы широко
используются в устройствах электронного пара-
магнитного резонанса. При этом одним из клю-
чевых свойств таких устройств является обеспе-
чение однородного поля вдоль осей резонатора.
Так, в работе [63] предложено использовать круг-
лый волновод с прямоугольными металлически-
ми гребнями для решения данной задачи. Пока-
зано, что использование четырехгребневого круг-
лого волновода, зажимающего диэлектрический
образец в пространстве между гребнями, позво-
ляет существенно улучшить характеристики ко-
нечного устройства.

Цилиндрические структуры могут быть ис-
пользованы как проходные резонаторы при кон-
струировании фильтров [64]. Как известно, нули
функции передачи обычно используются, чтобы
увеличить селективные возможности полосовых
фильтров. В настоящее время существуют два
способа практической реализации нулей переда-
точной функции. Первый из них через многолу-
чевое распространение, которое создается в са-
мой структуре фильтра, что в свою очередь созда-
ет ослабляющую интерференцию на некоторых
нужных частотах, называемых нулевыми частота-
ми передачи. Обычно это достигается с помощью
перекрестной связи между несмежными узлами
или резонаторами в структуре фильтра. Второй
способ предполагает создание элементов, генери-

Рис. 17. Излучение в ближнем поле (нормированная напряженность) вдоль оси y на расстоянии 1 мм от отверстия для
TE11 в круглом зонде (а) и TE10 в прямоугольном зонде (б) [59].
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рующих нуль передачи, которые затем включают-
ся последовательно в цепи более высокого поряд-
ка или соединяются с другими элементами.

Однако эти методы часто приводят к громозд-
ким фильтрам из-за большого числа требуемых
элементов и иногда из-за неудобных топологий.
Чтобы создать полосовой резонанс с определен-
ными конечными частотными нулями передачи
использованы входные резонаторы, на основе
цилиндрических структур. Общее представление
такой входной линии было впервые введено Ко-
хом при проектировании ответвителей, и позднее
подобные конфигурации применяли при созда-

нии полосно-пропускающих и полосно-запира-
ющих фильтров.

Исследуемая конструкция (рис. 19) предлагает
простую и легкую реализацию псевдоэллиптиче-
ских фильтров, в которых требуется более высо-
кий уровень затухания в верхней части полосы
пропускания, чем тот уровень, который обеспе-
чивают коаксиальные фильтры. Этот тип филь-
тров полезен для подавления помех в сотовых ба-
зовых станциях.

В последние годы метаматериалы и их потен-
циальные применения, такие как антенны [65] и
поглощающие материалы [66], широко изучаются.
Метаматериалы, состоящие из металлического

Рис. 18. Y-скан рентгеновского изображения с кругового зонда (а), Y-скан рентгеновского изображения с прямоуголь-
ного зонда (б), настройка рентгеновского сканирования (в), X-скан круглого зондового изображения (г) и X-скан пря-
моугольного зондового изображения (д) [59].
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кольцевого резонатора, нанесенного на поверх-
ность диэлектрической пластины, были детально
изучены, чтобы получить их дисперсионные ха-
рактеристики внутри круглого волновода.

Кроме того, наблюдалось интересное явление
распространения обратной волны ниже критиче-

ской частоты волновода, заполненного элемен-
тарными ячейками метаматериала [67]. Поэтому
замедляющая волновая структура метаматериала,
состоящая из волновода с периодическими коль-
цевыми диафрагмами (рис. 20) имеет определен-
ные преимущества перед стандартными замедля-
ющими структурами, в частности по габаритным

Рис. 19. Схема расположения повторяющихся резонаторов (вид сверху и поперечное сечение вида сбоку) [64]: 1 – ли-
ния симметрии; 2, 8 – воздушное заполнение; 3 – вход; 4 – внутренний проводник; 5 – подстрочные винты; 6 – сред-
ний проводник; 7 – выход.
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Рис. 20. Вид элементарной ячейки метаматериала, состоящей из кольцевых резонаторов (а), и замедляющая структура
метаматериала (б) [68]: 1 – металл; 2 – вакуум.
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ЛОНКИНА и др.

размерам. Подобные структуры могут быть ис-
пользованы при создании частотно-селективных
СВЧ-устройств [68].

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Широкое разнообразие структур и их различ-

ное применение требует разработки численно-
аналитических методов и алгоритмов электроди-
намического анализа и синтеза. Несмотря на то
что уже существует много методов расчета харак-
теристик, эти методы не являются универсальны-
ми. Таким образом, для эффективного проекти-
рования устройств на основе круглых волноводов
сложного сечения необходимо создание и посто-
янное совершенствование алгоритмов, так как
перспектива использования круглых волноводов
как элементной базы огромна.
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Исследованы собственные волны волноводов в электромагнитных кристаллах с квадратной сеткой.
Кристалл образован металлическими цилиндрами, расположенными между двумя параллельными
экранами. Волноводы ориентированы вдоль главных оптических осей кристалла. Рассмотрены од-
но-, двух- и трехрядные волноводы, образованные соответственно удалением из кристалла одного,
двух и трех рядов цилиндров. Исследование проведено путем электродинамического моделирова-
ния в системе HFSS в режиме собственных волн. Получены зависимости постоянных распростра-
нения собственных волн от частоты и параметров структуры. Для всех волноводов определены ми-
нимальная и максимальная частоты рабочего диапазона и его ширина и даны рекомендации по оп-
тимальному выбору параметров волноводов.

DOI: 10.31857/S003384942008001X

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Электромагнитные кристаллы (ЭМК) привле-

кают внимание исследователей и разработчиков
СВЧ-устройств в качестве среды, на основе ко-
торой можно создавать разнообразные волно-
водные устройства СВЧ- и миллиметрового диа-
пазона. Известны разные виды ЭМК [1]. Среди
них нужно выделить кристаллы, образованные
решетками металлических цилиндров, которые
расположены внутри плоского волновода (ПВ) в
виде двух параллельных проводящих экранов.
Такие структуры имеют широкие функциональ-
ные возможности. В частности, они могут быть
изготовлены в рамках технологии печатных схем
СВЧ. В этом случае цилиндры выполняются в
виде металлизированных отверстий в печатной
плате [2]. Возможность использования печатной
технологии выглядит весьма привлекательной,
поскольку она обеспечивает относительно низ-
кую стоимость и технологичность разрабатывае-
мых устройств.

Устройства в виде системы металлизирован-
ных отверстий в печатной плате в настоящее время
активно используются в технике СВЧ- и милли-
метрового диапазонов. Их можно разделить на два
класса: с произвольным и регулярным расположе-
нием цилиндров. Им соответствуют два класса
волноводов. Волноводы первого типа получили

название substrate integrated waveguides (SIW) [3], а
волноводы второго типа electromagnetic bandgap
(EBG) волноводы [4]. Несмотря на похожую
структуру, они существенно отличаются друг от
друга.

Волноводы, интегрированные в подложку,
или SIW-волноводы по принципу своего функци-
онирования наиболее близки к классическим
металлическим волноводам. Металлические ци-
линдры, расположенные на достаточно малом
расстоянии, формируют структуру, близкую по
своим параметрам к сплошной металлической
стенке. При помощи таких стенок в SIW-схемах
происходит формирование областей, выполняю-
щих функции СВЧ-устройств различного вида и
назначения.

В EBG-волноводах и в EBG-схемах в целом
цилиндры располагаются в узлах сетки ЭМК.
Формирование волноведущих каналов и функци-
ональных областей осуществляется путем внесе-
ния дефектов в кристаллическую решетку. Наибо-
лее распространенным и наиболее простым видом
дефекта является удаленный из решетки ци-
линдр. Нетрудно увидеть, что в EBG-волноводах
концентрация поля в канале происходит за счет
отражения не от стенки, как в SIW-волноводах, а
от ЭМК, а в идеальном случае – от полубесконеч-
ного ЭМК. Поскольку по определению в EBG
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ЭМК отсутствуют распространяющиеся волны,
то отражение от его границы является полным.

На первый взгляд, SIW-схемы имеют преиму-
щества по сравнению с EBG-схемами, так как в
них используется более гибкий способ формооб-
разования. Данное утверждение справедливо для
устройств с фиксированной структурой и функ-
циональным назначением, которые в рамках
SIW-технологии могут быть реализованы с лучшими
характеристиками. Однако в последние годы актив-
но развиваются так называемые реконфигурируе-
мые СВЧ-устройства [5, 6]. Их отличительной чер-
той является возможность изменения под воздей-
ствием внешних управляющих факторов не только
параметров устройства, но и его структуры и
функционального назначения.

С точки зрения создания реконфигурируемых
устройств EBG-схемы имеют хорошие перспек-
тивы [7]. В настоящее время круг такого типа
структур преимущественно ограничен антенна-
ми. Использование ЭМК позволяет существенно
его расширить за счет создания сложных разветв-
ленных схем с управляемой структурой. Поскольку
топология функциональных областей реконфигу-
рируемой схемы заранее не определена, то основное
преимущество SIW-устройств становится несуще-
ственным, а фиксированное расположение элемен-
тов ЭМК в узлах кристаллической решетки, наобо-
рот, становится преимуществом.

Отметим, что достижение управляемости требу-
ет значительной модификации ЭМК. Он должен
состоять из элементов, свойства которых зависят от
внешних воздействий. Такими элементами могут
быть металлические цилиндры с зазорами, в кото-
рые включены полупроводниковые диоды, ме-
таллические цилиндры с управляемой глубиной
погружения и т.д. Видно, что ЭМК на основе ПВ
с решеткой цилиндров достаточно просто инте-
грируется с элементами управления и может слу-
жить основой для построения реконфигурируе-
мых схем.

Сверхвысокочастотные ЭМК, предназначенные
для построения реконфигурируемых устройств, бы-
ли исследованы в работах [7, 8]. Следующий этап
исследования состоит в изучении регулярных
волноводов и их собственных волн. EBG-волново-
ды рассматривались во многих работах в качестве
объекта численного моделирования (см., например,
[9, 10]). Примеры исследования их собственных
волн приведены в [11–13].

В работе [11] исследуется основная собствен-
ная волна однорядного EBG волновода в ЭМК из
сплошных металлических цилиндров. В работе
[11] рассмотрена основная волна волновода в
ЭМК из коаксиальных цилиндров, а в работе [12] –
из цилиндров с сосредоточенными элементами.

Отметим, что EBG-волноводы различаются по
числу рядов, удаление которых из кристалла об-

разует волновод, а также их ориентацией относи-
тельно осей кристалла. В отмеченных выше рабо-
тах были исследованы однорядные волноводы,
которые образованы удалением одного слоя эле-
ментов кристалла. Рассматривались волноводы,
ориентированные вдоль основных оптических
осей ЭМК. Анализ собственных волн проводился
методом компенсирующих источников [13].

Данная работа является продолжением иссле-
дований, представленных в [7, 8, 11–13]. Ее цель –
изучение собственных волн одно-, двух- и трехряд-
ных волноводов, ориентированных вдоль главных
оптических осей ЭМК из сплошных металлических
цилиндров. Основным методом исследования яв-
ляется электродинамическое моделирование в
системе HFSS.

Изучение собственных волн ориентировано не
только на расширение базы знаний о новых волно-
ведущих структурах, но и на решение задач, имею-
щих практическое значение. К таким задачам отно-
сится определение факторов, влияющих на предель-
ные рабочие частоты волновода, и определение его
рабочего диапазона. Также целью нашей работы яв-
ляется оптимальный выбор параметров EBG-вол-
новодов.

2. ОБЪЕКТ И МЕТОД ИССЛЕДОВАНИЯ
Исследуем волноводы в двумерном ЭМК.

Пример однорядного волновода показан на рис. 1а.
Кристалл состоит из решетки идеально проводя-
щих цилиндров диаметром D, расположенных с
одинаковым периодом P вдоль обеих осей 0x и 0y.
Цилиндры полностью погружены в область меж-
ду двумя идеально проводящими экранами, рас-
стояние между которыми обозначим через h. Рас-
смотрим случай, когда ось волновода направлена
вдоль одной из главных осей кристалла (случай
волновода с осью, направленной вдоль диагонали
решетки, составляет предмет дальнейшего иссле-
дования).

Определим ширину волновода W как расстояние
между центрами цилиндров, образующих противо-
положные боковые стенки волноводного канала.
Для упрощения численных расчетов в принятой
здесь модели волновода его боковые стенки были
составлены из двух рядов цилиндров, и эту волно-
водную структуру ограничили идеально-прово-
дящими боковыми стенками, которые с каждой
стороны отстоят от крайних рядов цилиндров на
полпериода (рис. 1б). Отметим, что учета двух рядов
цилиндров в большинстве случаев вполне достаточ-
но для получения решения, весьма близкого к реше-
нию для волновода, образованного двумя полубес-
конечными ЭМК.

Для решения поставленных задач используем
стандартную систему электродинамического моде-
лирования HFSS в режиме расчета собственных
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волн (РСВ). В системе HFSS он получил название
eigenmode. Кратко опишем методику расчета на
примере однорядного волновода. Отметим, что
под собственной волной EBG-волновода мы по-
нимаем решение граничной задачи, удовлетворя-
ющее условиям периодичности:

(1)

где  – постоянная распространения волны,  –
вектор ее электрического поля. В соответствии с

( ) ( )exp( ),E x nP E x i nP+ = − β
� �

β ( )E x
�

рис. 1 направление распространения волны сов-
падает с осью 0х. Соотношение (1) позволяет нам
рассматривать один период структуры, которая
строго обладает периодичностью только вдоль
оси 0х.

Выделим в системе HFSS один период (рис. 2)
и используем периодические граничные условия на
двух гранях перпендикулярных оси 0х. На остальных
поверхностях установим граничные условия иде-
альной проводимости. Задавая в периодических
условиях различные сдвиги фазы  на длине пери-
ода, можем рассчитать при помощи HFSS соответ-
ствующие им резонансные частоты эквивалент-
ного резонатора, образованного объемом ячейки
[14]. В принятой модели идеально проводящих
цилиндров и стенок бокса распространяющимся
волнам соответствуют действительные частоты.
Из соотношения (1) следует связь сдвига фазы с
постоянной распространения волны:

(2)

Отметим, что соотношение (2) выполняется
только на резонансной частоте резонатора , ко-
торая определяется в режиме РСВ. Таким обра-
зом, меняя параметр , мы получаем набор со-
ответствующих частот , который позволяет нам
рассчитать интересующую нас зависимость по-
стоянной распространения волны от частоты.

Важным обстоятельством является то, что од-
ному значению фазового сдвига  могут соот-
ветствовать несколько резонансных частот. Эти
частоты соответствуют разным типам волн EBG-
волновода. Говоря о типах волн, необходимо от-
метить следующее. В EBG-волноводе из сплош-
ных металлических цилиндров можно выделить
особую серию волн, не имеющих вариаций поля
по координате z. Эти волны имеют три компо-
ненты поля , аналогичные -волнам
( ) прямоугольного металлического вол-

Δϕ

.PΔϕ = −β

rf

Δϕ
rf

Δϕ

, ,z x yE H H 0nH
1,2,...n =

Рис. 1. Волноводный канал в двумерно-периодиче-
ской решетке цилиндров (а) и в ограниченной по ши-
рине периодической структуре (б).

(а)

(б)
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Рис. 2. Модель ячейки однорядного периодического волновода; распространение вдоль оси 0х.
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новода, поэтому целесообразно сохранить для
них это обозначение. Отметим, что к их числу от-
носится основная волна волновода, являющаяся

-волной. Также важно отметить, что постоян-

ные распространения и структуры полей -волн

не зависят от высоты волновода . Этот параметр
оказывает влияние только на постоянные затуха-

ния -волн, которые монотонно уменьшаются

при увеличении величины . Здесь мы также име-
ем полную аналогию с волнами прямоугольного
металлического волновода.

Волны EBG-волновода, имеющие вариации
поля по оси 0z, существенно отличаются от волн
металлического волновода. Они могут иметь все
шесть компонент поля и не относиться ни к TE-,
ни к TM-волнам. Важно отметить, что такие вол-
ны начинают распространяться только при нару-
шении неравенства

(3)

где  – длина волны в среде, заполняющей ПВ.
Неравенство (3) является одним из факторов,
ограничивающих рабочий диапазон EBG-волно-
вода со стороны высоких частот, определяя ча-

стоту :

(4)

где  – скорость света в среде, заполняющей ПВ.

Для определенности далее считаем, что ПВ
имеет воздушное заполнение. Переход к волноводу
с диэлектрическим заполнением осуществляется
элементарно путем масштабирования частотной
шкалы, что возможно вследствие однородности сре-
ды внутри EBG-волновода. Другие факторы и соот-

ветствующие им частоты , i = 1, 2, …, N, связан-

ные со свойствами -волн, будут рассмотрены
ниже. Сейчас важно отметить, что выбором высо-

ты  мы всегда можем выполнить неравенство

(5)

Отсюда следует, что частота , связанная с об-
суждаемыми высшими типами волн EBG-волно-
вода, не влияет на определение верхней границы

рабочего диапазона частот волновода , кото-
рая задается следующим соотношением:

(6)

Из сказанного можно сделать вывод, что с прак-
тической точки зрения интерес представляют

-волны, которые будут исследованы в данной
работе. Более того, из всего спектра собственных
волн нас интересуют те, которые соответствуют ос-
новному и ближайшему высшему типам волн,
определяющим полосу его одномодового режима.

01H
0nH

h

0nH
h

2,h < λ

λ

maxf

max 2 ,f c h=

c

max if
0nH
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max max .if f≥

maxf

maxF

= …=max maxmin( ) ,, 1,2, .i iF Nf

0nH

Следует отметить, что соотношения (4), (6) за-
дают алгоритм оптимального выбора высоты вол-
новода:

(7)

Выбирая ее в соответствии с равенством (7), по-
лучаем максимально возможное значение высоты
и, следовательно, минимально возможное затуха-
ние основной волны при максимально возмож-
ной верхней границе рабочего диапазона частот.

Для определенности построения модели для
численного исследования зададим ширину вол-
новода W = 24, высоту h = 10, предполагая, что
для возбуждения данного волновода может ис-
пользоваться стандартный волновод Х-диапазона
сечением 23 × 10. Здесь и далее все размеры в
миллиметрах. Очевидно, что волноводный канал
шириной W = 24 может быть образован не един-
ственным способом. В данной работе рассмотрим
три способа и, соответственно, три вида образуе-
мого волновода. Первый способ состоит в удалении
из кристалла одного ряда цилиндров с периодом
P = 12. Назовем такой волновод однорядным. Вто-
рой – в удалении из кристалла двух рядов цилиндров
с периодом P = 8. По аналогии будем называть такой
волновод двухрядным. В третьем способе аналогич-
но, волновод, образуемый путем удаления из кри-
сталла трех рядов цилиндров с периодом P = 6,
назовем трехрядным. Нетрудно видеть, что во
всех трех вариантах определенная выше ширина
волноводного канала равна W = 24 независимо от
диаметра цилиндров. Отметим, что выбор геомет-
рических размеров волновода и ЭМК не имеет
принципиального значения, так как окончатель-
ные результаты, представленные в нормирован-
ном виде, могут быть использованы для опреде-
ления характеристик волноводов с произвольны-
ми геометрическими параметрами.

3. ОДНОРЯДНЫЙ ВОЛНОВОД

На рис. 3 представлены результаты расчета в
полосе частот относительной фазовой постоянной
распространения β/k (k – волновое число свобод-
ного пространства) для основного (кривые 1, 2) и
высшего по ширине (кривая 3) типов волн одноряд-
ного волновода с параметрами P = 12, D = 6 (D/P =
= 0.5). В принятой выше классификации это волны

 и . Пунктирная кривая показывает частот-
ную дисперсию волн двумерно-периодической ре-
шетки с теми же параметрами P и D в полосе ее про-
зрачности.

Дисперсионная диаграмма для основного типа
волны в исследованном диапазоне частот состоит
из двух ветвей. Первая ветвь на более низких ча-
стотах (кривая 1) соответствует режиму прямой
волны, для которой фазовая и групповая скоро-
сти параллельны, вторая ветвь на более высоких

опт max2 .h c F=

01H 02H
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частотах (кривая 2) соответствует режиму обратной
волны, для которой фазовая и групповая скорости
антипараллельны. Участки обеих ветвей с разным
наклоном относятся к встречно распространяю-
щимся волнам (в положительном и отрицательном
направлениях оси 0х). Ветви разделены полосой ча-
стот (в данном случае шириной ≈0.67 ГГц), в ко-
торой распространение основной волны отсут-
ствует. На частотах, соответствующих краям этой
полосы, групповая скорость волны равна нулю. На
рис. 4 дисперсионные диаграммы представлены в
координатах βP-kP.

Приведенные на рис. 3, 4 результаты позволя-
ют качественно оценить характеристики соб-
ственных волн EBG-волновода и сформулиро-
вать факторы, определяющие границы его рабо-
чего диапазона частот. Отметим, что выводы,
сделанные для однорядного волновода, остаются
справедливыми при увеличении числа рядов.
Видно, что со стороны нижних частот рабочий
диапазон волновода ограничен критической ча-

стотой основной -волны . Таким образом,
имеется равенство

(8)

где  – нижняя граница рабочего диапазона
частот.

На высоких частотах наблюдаются три факто-
ра, ограничивающие рабочий диапазон частот. К
ним относятся: возникновение полосы запира-
ния основной волны, появление распространяю-
щейся волны высшего типа и появление распро-
страняющейся волны однородного ЭМК. Пусть

им соответствуют частоты . В соответствии

01H 01cf

min 01,cF f=

minF

max1 3f −

с формулой (6) для определения верхней границы

рабочего диапазона  из них надо выбрать ми-
нимальную частоту. Фактором, определяющим

параметр  в рассмотренном выше примере
(см. рис. 3, 4), является возникновение полосы
запирания основной волны.

Рассмотрим далее распределение полей волн
основного и высшего типов. На рис. 5а, 5б пока-
заны рассчитанные распределения амплитуды
электрического поля в двух сечениях в пределах
одного периода волновода для основного типа
волны на двух частотах, соответствующих режиму
прямой и обратной волны соответственно. Как и
следовало ожидать, для основного типа волны
максимум поля в обоих режимах имеет место в
центральной области волновода. На рис. 6 пред-
ставлено распределение амплитуды электриче-
ского поля ближайшего высшего (нечетного по
ширине) типа волны. Характерным является от-
сутствие поля в продольной плоскости симмет-
рии волновода.

Представляет интерес исследовать зависи-
мость диапазонных свойств волноводного канала
от диаметра цилиндров, образующих его боковые
стенки. На рис. 7 представлены зависимости кри-
тической частоты основного типа волны fс01 (кри-

вая 1) и высшего по ширине типа волны fс02 (кри-

вая 2) волновода от относительного диаметра D/P
и там же – зависимость от D/P верхней частоты fs01,

на которой основной тип волны перестает рас-
пространяться (кривая 3). Эта частота соответ-
ствует нижнему краю полосы частот, разделяющей
режимы прямой и обратной волн (см. рис. 3, 4).
Штриховая линия показывает зависимость ниж-

maxF

maxF

Рис. 3. Дисперсионные диаграммы  (кривые 1, 2)

и  (кривая 3) волн однорядного волновода с P =
= 12, D = 6 и дисперсионная диаграмма волны в одно-
родной решетке в полосе ее прозрачности (пунктир-
ная кривая); кривые 1 и 2 – режим прямой и обратной

волн соответственно.
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волновода с параметрами P = 12, D = 6 в координатах
βP–kP; кривые 1 и 2 – режим прямой и обратной волн
соответственно, 3 – высший тип волны, пунктир –
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ней частоты полосы прозрачности однородной

двумерно-периодической решетки fca с периодом

P = 12 от относительного диаметра образующих ее

цилиндров. Приведенные участки кривых 2 и 3

лежат ниже штриховой линии, т.е. в области не-
прозрачности решетки.

Результаты, представленные на рис. 7, позво-
ляют рассчитать относительную полосу одномодо-

Рис. 5. Распределения амплитуды электрического поля основного типа волны в двух сечениях: а – в режиме прямой
волны на частоте 9.62 ГГц, б – в режиме обратной волны на частоте 15.39 ГГц.
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вого режима волновода. Определим ее как отноше-

ние частот Fmax/Fmin, где минимальная частота рас-

считывается по выражению (8), а максимальная

частота равна минимуму из частот fс02, fs01 и fca. Это

отношение приведено на рис. 8, и, как видим, при

определенном значении D/P достигается максимум

полосы одномодовости. Из рис. 7 следует, что для

значений D/P < 0.35 верхняя частота Fmax определя-

ется нижней частотой зоны прозрачности кристала

fca (штриховая линия), для 0.35 ≤ D/P ≤ 0.46 – крити-

ческой частотой высшего по ширине типа волны
fc02, для D/P > 0.46 – частотой fs01, на которой ос-

новной тип волны перестает распространяться
(групповая скорость равна нулю).

4. ДВУХРЯДНЫЙ ВОЛНОВОД

Модель ячейки двухрядного волновода с той
же шириной W = 24 в решетке цилиндров с пери-
одом P = 8, показана на рис. 9. Для расчета его

Рис. 6. Распределения амплитуды электрического поля высшего типа волны в двух сечениях на частоте 15.62 ГГц.
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Рис. 7. Критические частоты fс01 (кривая 1), fс02 (кри-
вая 2), fs01 (кривая 3) однорядного волновода и fca
(штриховая линия) волны однородной двумерно-пе-
риодической решетки с периодом P = 12 в зависимо-
сти от относительного диаметра цилиндров.
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Рис. 8. Зависимость рабочего диапазона однорядного
волновода от относительного диаметра цилиндров.

1.4

1.2

1.6

1.8

2.0

1.00.90.80.70.50.40.20.1

D/P
0.60.3

Fmax/Fmin

0



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ВОЛНЫ В EBG-ВОЛНОВОДАХ 859

дисперсионных характеристик используем тот же
метод, что и выше для однорядного волновода.
По аналогии с рис. 3, 4 на рис. 10, 11 представлены
результаты расчета в полосе частот дисперсион-

ных диаграмм для основной  (кривые 1, 2) и

высшей по ширине (кривая 3)  волн двухряд-

ного волновода с параметрами P = 8, D = 2.5.
Пунктирная кривая показывает частотную дис-
персию волн двумерно-периодической решетки с
теми же параметрами P и D в полосе ее прозрач-
ности. Физическая трактовка двух ветвей для ос-
новного типа волны та же, что и выше для одно-
рядного волновода. Полоса непрозрачности для
основного типа волны в этом случае сужается по
сравнению с однорядным волноводом и равна
≈0.36 ГГц. Распределения амплитуды полей ос-

01H
02H

новного и высшего типов волн в этом случае ана-

логичны по структуре распределениям на рис. 5, 6

для однорядного волновода и здесь не приведены.

На рис. 12 показаны зависимости от D/P ниж-

ней критической частоты основного типа волны

fc01 (кривая 1), высшего по ширине типа волны fc02

(кривая 2) и верхней частоты fs01, на которой ос-

новной тип волны перестает распространяться

(кривая 3). Расчеты показывают, что в отличие от

однорядного волновода верхние частоты fs01 значи-

тельно превышают частоты высшего по ширине ти-

па волны fc02 во всем рассмотренном диапазоне D/P.

Штриховая линия показывает зависимость нижней

частоты полосы прозрачности однородной дву-

мерно-периодической решетки fca с периодом P = 8

от относительного диаметра образующих ее ци-

линдров.

Рис. 9. Модель единичной ячейки двухрядного периодического волновода; распространение вдоль оси 0х.
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Рис. 10. Дисперсионные диаграммы основного (кри-
вые 1, 2) и ближайшего высшего (кривая 3) типов волн
двухрядного волновода с параметрами P = 8, D = 2.5, а
также дисперсия волны в однородной решетке в по-
лосе ее прозрачности (пунктир); кривые 1 и 2 – ре-
жим прямой и обратной волн соответственно.
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Рис. 11. Дисперсионные диаграммы для двухрядного
волновода с параметрами P = 8, D = 2.5 в координатах
βP–kP: кривые 1 и 2 – режим прямой и обратной волн
соответственно, 3 – высший тип волны, пунктир –
основная волна решетки.
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На основании этих данных была рассчитана
относительная полоса одномодового режима двух-
рядного волновода в зависимости от относительно-
го диаметра цилиндров (рис. 13). Как видим, в
случае двухрядного волновода прозрачность ре-
шетки ограничивает верхнюю рабочую частоту
волновода только для очень тонких цилиндров
сD/P < 0.1. Для больших диаметров в исследован-
ном диапазоне размеров верхняя рабочая частота
Fmax определяется высшим по ширине типом вол-

ны волновода.

5. ТРЕХРЯДНЫЙ ВОЛНОВОД

Случай трехрядного волновода аналогичен

двум рассмотренным выше. Модель ячейки трех-

рядного волновода в решетке цилиндров с перио-

дом P = 6 представлена на рис. 14, рассчитанные

дисперсионные диаграммы – на рис. 15, 16. По

виду и физическому содержанию они аналогич-

ны рассмотренным выше характеристикам для

однорядного и двухрядного волноводов. Полоса

непрозрачности для основного типа волны сужа-

ется по сравнению с однорядным и двухрядным

волноводами и составляет примерно 0.19 ГГц.

На рис. 17 показаны зависимости от D/P ниж-

ней критической частоты основного типа волны

fс01 (кривая 1), высшего по ширине типа волны fс02

(кривая 2) и верхней частоты fs01, на которой ос-

новной тип волны перестает распространяться

(кривая 3). Там же представлена зависимость

нижней частоты полосы прозрачности однородной

двумерно-периодической решетки fca с периодом

P = 6 от относительного диаметра образующих ее

цилиндров (штриховая линия). Расчеты показыва-

ют, что в данном случае, как и в случае двухрядного

Рис. 12. Критические частоты fc01 (кривая 1), fc02
(кривая 2), fs01 (кривая 3) двухрядного волновода и fca
(штриховая линия) волны однородной двумерно-пе-
риодической решетки с периодом P = 8 в зависимо-
сти от относительного диаметра цилиндров.
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Рис. 13. Зависимость рабочего диапазона двухрядно-
го волновода от относительного диаметра цилиндров.
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Рис. 14. Модель единичной ячейки трехрядного периодического волновода; распространение вдоль оси 0х.
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волновода, верхние частоты fs01 значительно превы-

шают частоты высшего по ширине типа волны fc02

во всем рассмотренном диапазоне D/P.

Рабочий диапазон волновода в зависимости от

относительного диаметра цилиндров приведен на

рис. 18. В этом случае верхняя частота Fmax в рас-

смотренном диапазоне D/P определяется только

высшим по ширине типом волны волновода.

6. ВЫБОР ПАРАМЕТРОВ ВОЛНОВОДОВ

Полосы одномодового режима для трех рас-
смотренных выше волноводов представлены на
рис. 19. Видно, что при условии постоянной ши-
рины волноводов относительная полоса для двух-
рядного волновода заметно шире, чем для одно-
рядного. В то же время она лишь сравнительно
слабо возрастает для трехрядного волновода по
сравнению с двухрядным.

Рис. 15. Дисперсионные диаграммы основного (кри-
вые 1, 2) и ближайшего высшего (кривая 3) типов волн
трехрядного волновода с параметрами P = 6, D = 2, а
также дисперсия волны в однородной решетке в по-
лосе ее прозрачности (пунктир); кривые 1, 2 – режи-
мы прямой и обратной волн соответственно.
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Рис. 16. Дисперсионные диаграммы трехрядного вол-
новода с параметрами P = 6, D = 2 в координатах
βP‒kP: кривые 1 и 2 – режим прямой и обратной волн
соответственно, 3 – высший тип волны, пунктир –
основная волна решетки.
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Рис. 17. Критические частоты fc01 (кривая 1), fc02
(кривая 2), fs01 (кривая 3) трехрядного волновода и fca
(штриховая линия) волны однородной двумерно-пе-
риодической решетки с периодом P = 6 в зависимо-
сти от относительного диаметра цилиндров.
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Рис. 18. Зависимость рабочего диапазона трехрядного
волновода от относительного диаметра цилиндров.
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Дополнительно на рис. 20 показаны зависимо-

сти параметра , имеющего смысл нормиро-
ванной центральной частоты рабочего диапазона
рассмотренных волноводов, от параметра D/P.

Под  мы понимаем волновое число свободного

пространства на частоте :

(9)

Отметим, что кривые, приведенные на рис. 19,
20, полностью решают задачу выбора параметров

0k P

0k
0f

min max
0 .

2

F Ff +=

волновода. Так, например, из рис. 19 следует, что
для однорядного волновода оптимальное отно-
шение диаметра цилиндра к периоду решетки,
реализующее максимальную полосу его одномо-
дового режима, равно 0.45. Кроме того, при за-
данной центральной частоте рабочего диапазона
из рис. 20 можем найти период, который обеспе-
чивает эту максимальную полосу. Предположим,
что центральная частота рабочего диапазона зада-
на равной f0 = 10 ГГц. Тогда из рис. 20 следует, что

при D/P = 0.45 величина нормированного перио-

да для однорядного волновода  = 2.64, т.е. пе-
риод P = 12.6. При этом его максимальная полоса
одномодовости достигается при диаметре цилин-
дров D = 0.45 и P = 5.7. Для двухрядного волновода

на той же центральной частоте  = 10 ГГц и при том
же относительном диаметре D/P = 0.45 из рис. 20 по-

лучаем  = 1.70, P = 8.1 и D = 3.6. Аналогично,
для трехрядного волновода на центральной ча-

стоте = 10 ГГц и том же относительном диаметре

D/P = 0.45 имеем  = 1.25, P = 6.0 и D = 2.7.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Рассмотренные типы волноводов относятся к
бесконечно-протяженным периодическим структу-
рам. Характерным для их основной моды является
наличие полосы непрозрачности, положение и ши-
рина которой определяются типом волновода (од-
норядный, двухрядный или трехрядный). Нижняя
граница этой полосы может ограничивать верхнюю
рабочую частоту волновода, как в случае одноряд-
ного волновода. Другим ограничивающим полосу
волновода фактором является ближайший выс-
ший по ширине тип волны, который проявляется
для всех рассмотренных волноводов, хотя степень
его проявления разная для разных волноводов.
Кроме того, полосу одномодового режима волно-
водов может ограничивать прозрачность решетки,
когда в ней начинает распространяться волна,
уносящая энергию из волновода. Этот фактор так-
же проявляется по-разному для разных типов вол-
новодов. Следует отметить, что относительная по-
лоса одномодового режима для рассмотренных
волноводов не превышает значения 2, которое
характеризует полосу одномодового режима
классического прямоугольного металлического
волновода.

В дальнейшем представляет интерес рассмот-
реть, в частности, волноводы в ЭМК с регулируемой
глубиной погружения стержней, образующих стен-
ки волновода. Такая регулировка степени прозрач-
ности волноводных стенок может позволить со-
здавать определенный класс реконфигурируемых
устройств. В этом случае важным является вопрос
выбора высоты волновода (расстояния между
экранами), так как в структуре с частично погру-
женными стержнями могут возбуждаться высшие

0k P

0f

0k P

0f
0k P

Рис. 19. Сравнение относительных полос одномодо-
вого режима для трех типов волноводов с одинаковой
шириной: 1 – однорядный волновод, 2 – двухрядный
волновод, 3 – трехрядный волновод.
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Рис. 20. Нормированные центральные частоты рабо-
чего диапазона для трех типов волноводов с одинако-
вой шириной: 1 – однорядный волновод, 2 – двухряд-
ный волновод, 3 – трехрядный волновод.
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вдоль вертикальной оси типы волн ПВ, приводя-
щие к ограничению полосы одномодовости волно-
вода. При анализе таких волноводов эти высшие по
высоте типы волн следует учитывать наряду с дру-
гими факторами, которые были рассмотрены в
данной статье.
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На основе метода продолженных граничных условий предложена методика, позволяющая модели-
ровать характеристики рассеяния, в том числе усредненные по углам ориентации, для тел произ-
вольной геометрии. Рассмотрена двумерная задача дифракции плоской волны на диэлектрических
телах со сложной геометрией сечения, в частности – на фракталоподобных телах. Проведено срав-
нение численных алгоритмов решения задачи дифракции на основе систем интегральных уравне-
ний 1-го и 2-го рода. Корректность метода подтверждена при помощи проверки выполнения опти-
ческой теоремы для различных тел и путем сравнения с результатами расчетов, полученных моди-
фицированным методом дискретных источников.
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ВВЕДЕНИЕ

Задача дифракции волн на диэлектрическом
теле сложной геометрии является весьма актуаль-
ной и остается сравнительно мало исследованной
ввиду сложности ее решения. Результаты моделиро-
вания характеристик рассеяния волн диэлектриче-
скими телами представляют большой интерес в та-
ких, например, областях, как оптика неоднородных
сред, лазерная дефектоскопия, проектирование по-
глощающих покрытий и др. [1–3]. Несмотря на то
что на данный момент разработан ряд аналитиче-
ских и численных методов решения этих задач
(наиболее распространенными из которых явля-
ются метод Т-матриц [4] и метод дискретных ис-
точников [5]), потребности в моделировании ди-
фракционных процессов возрастают довольно
быстро, в связи с чем вопрос разработки более уни-
версальных методов решения задач дифракции все
еще остается актуальным. Широкая популярность
метода Т-матриц объясняется во многом тем, что с
использованием этого метода можно сравнительно
легко выполнять такую важную, например в астро-
физике, процедуру, как усреднение характеристик
рассеяния тела по углам его ориентации относи-
тельно падающей плоской волны. Однако традици-

онный (классический) вариант метода Т-матриц
[4], как и некоторые его недавно разработанные мо-
дифицированные варианты [5, 6], применимы к ре-
шению задач дифракции лишь на рассеивателях с
аналитической границей.

В работах [7, 8] было предложено обобщение
метода Т-матриц на основе метода продолжен-
ных граничных условий (МПГУ) для решения за-
дачи дифракции с условием Дирихле на границе в
двумерном и трехмерном случаях. Двумерный
случай был также рассмотрен для импедансного
краевого условия [9]. Идея МПГУ заключается в
переносе граничного условия с поверхности 
рассеивателя на некоторую вспомогательную по-
верхность , которая располагается вне рассеи-
вателя на некотором достаточно малом расстоя-
нии  от его границы. К главным достоинствам
МПГУ можно отнести отсутствие ограничений
на геометрию рассеивателя (в том числе он при-
меним и для рассеивателей, имеющих изломы
границы, и для тонких экранов). Кроме того,
МПГУ предлагает единый подход к решению
краевых задач, не зависящий от их типа, размер-
ности, геометрии поверхности рассеивателя и ха-
рактера рассеиваемого поля. Отметим также, что

S

Sδ

δ
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в рамках МПГУ задача дифракции может быть
сведена к решению системы интегральных урав-
нений 1-го или 2-го рода, что невозможно, на-
пример, при решении задачи методом поверх-
ностных интегральных уравнений.

В данной статье предлагается обобщение опи-
санной выше методики для решения двумерной
задачи дифракции электромагнитных волн на ди-
электрическом теле. Рассмотрены примеры мо-
делирования характеристик рассеяния волн тела-
ми с поперечным сечением сложной геометрии и
фракталоподобными телами. Рассчитаны такие
характеристики, как диаграмма рассеяния и
усредненная по углам ориентации диаграмма.

1. ВЫВОД ОСНОВНЫХ СООТНОШЕНИЙ
Пусть на бесконечно длинный магнитоди-

электрический цилиндр с образующей, парал-
лельной оси , и с направляющей  падает пер-
вичное электромагнитное поле  Геометрия
задачи изображена на рис. 1. Рассмотрим случай
Е-поляризации, когда вектор напряженности
электрического поля  имеет только одну состав-
ляющую  (далее –  или ), параллельную об-
разующей цилиндрического тела. Тогда на грани-
це рассеивателя будут иметь место следующие
условия сопряжения:

(1)

где  – поле внутри цилиндра,  –
полное поле вне тела, причем  – падающее, а

 – рассеянное (вторичное) поле,  – диффе-
ренцирование по направлению внешней к  нор-
мали, ,  и  – абсолютные магнитные
проницаемости сред внутри и вне тела соответ-
ственно. Внешняя среда (  ,

 – область, ограниченная кривой ) и среда
внутри цилиндра полагаются однородными, ли-
нейными и изотропными. На бесконечности
предполагаются выполненными стандартные
условия излучения для рассеянного поля.

Воспользуемся следующими представлениями
для решения уравнения Гельмгольца в областях 
и  соответственно [5]:

(2)

в которых  – это фун-
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Гельмгольца в  с материальными параметрами
сред  и  соответственно, причем  и  – вол-
новые числа среды внутри и вне рассеивателя. По-
требовав в соответствии с МПГУ выполнения усло-
вий (1) на контуре , расположенном в , и на

контуре , расположенном в области  (см. рис. 1)
с использованием соотношений (2) получим следу-
ющие системы интегральных уравнений (СИУ)
Фредгольма 1-го или 2-го рода соответственно:
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Рис. 1. Геометрия задачи.
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где точки наблюдения  принадлежат конту-

рам , а точка  и обозначено .

Отметим, что чаще всего в качестве  [5, 10] вы-
бирают контуры, отстоящие от S на некоторое до-
статочно малое расстояние , т.е. рассматривают
эквидистантные контуры. Пусть уравнение гра-
ницы S задается в параметрическом виде

(5)

Тогда уравнения смещенных контуров  запи-
сываются следующим образом:

(6)

где  и  – координаты нормали к границе тела
S. Для решения систем (3) и (4) используем метод
Крылова–Боголюбова. Для этого запишем систе-
мы уравнений (3) и (4) в виде

(7)
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Точка в (9) означает производную по . Представим
далее неизвестные функции  в виде сумм

(11)

где  – импульсные функции:

(12)

Здесь  , Δ = tmax/N – шаг

сетки (  – число базисных функций). Далее,
подставив (11) в системы интегральных уравне-
ний (7) и (8) и приравняв левую и правую части в
выбранных на кривых  точках коллокации с ко-
ординатами , получим следующие си-
стемы алгебраических уравнений относительно
величин :

(13)

или

(14)

где матричные элементы и правые части вычис-
ляются по формулам
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Рис. 2. Угловые зависимости диаграмм рассеяния эл-
липтического цилиндра (а), тела с сечением в виде че-
тырехлистника (б) и тела с прямоугольным сечением
(в), рассчитанные методами ММДИ (кривые 1) и
МПГУ (кривые 2).
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Переходя к асимптотике рассеянного волнового
поля при  с учетом формул (2), (5), (11) и
(12) получим следующее выражение для диаграм-
мы рассеяния:

(17)

Формулы (13)–(17) дают два численных алгорит-
ма (основанных на системах уравнений 1-го и
2-го рода) для решения сформулированной зада-
чи дифракции.

Пусть тело облучается плоской волной

(18)

где  – угол падения, . Тогда для усреднен-
ной диаграммы, в случае если ориентация части-
цы по отношению к углам облучения  равнове-
роятна, получим (при фиксированных углах па-
дения и наблюдения плоской волны)

(19)

Одним из критериев правильности полученных
результатов является оптическая теорема, кото-
рая записывается в виде [11]

(20)
где

(21)

В качестве оценки точности выполнения оптиче-
ской теоремы будем рассчитывать величину, ко-
торая представляет собой относительную раз-
ность левой и правой частей в формуле (20):

(22)

2. ЧИСЛЕННЫЕ РЕЗУЛЬТАТЫ
Рассмотрим результаты численного моделиро-

вания. Всюду в дальнейшем будем предполагать,
что тело облучается плоской волной (18). В каче-
стве примера рассмотрим сначала задачу дифрак-
ции на эллиптическом цилиндре, цилиндре с се-
чением в виде четырехлистника и цилиндре с
прямоугольным сечением. Уравнение контура те-
ла с сечением в виде четырехлистника имеет вид
(в полярных координатах)

(23)
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На рис. 2а–2в приведены угловые зависимости диа-
граммы рассеяния для соответствующих геомет-
рий, полученные для следующих значений пара-
метров задачи:     (мате-
риальные параметры внешней среды всюду 

). Размеры тел имели следующие значения:
полуоси эллипса или половины длин сторон пря-
моугольника  , параметры  и

 для тела с сечением в виде четырехлистни-
ка. Результаты сравнивались с диаграммами, по-
строенными при помощи модифицированного
метода дискретных источников (ММДИ) [5, 12].
Отметим, что ММДИ не может быть непосред-
ственно применен к задаче дифракции на телах,

410 ,k −δ = 0 0,ϕ = 1,iμ = 4iε =
1,eμ =

1eε =

5,ka = 1kb = 5ka =
0.5τ =

имеющих изломы границы, поэтому для решения
задачи при помощи ММДИ проводилась аппрок-
симация контура осевого сечения тела гладким
контуром [12]. Отметим также, что ММДИ обес-
печивает высокую точность расчета для тел с
гладкой границей, таких как эллипс, многолист-
ник и т.д.

В табл. 1 приведены разности модуля диаграм-
мы рассеяния для указанных геометрий, полу-
ченные двумя методами: ММДИ и МПГУ. Как
видно из табл. 1, разность результатов при увели-
чении числа используемых базисных функций
уменьшается. Из приведенных данных также сле-
дует, что для тел с гладкой границей использова-
ние уравнений 1-го рода является более предпо-
чтительным, в силу более быстрой сходимости.
В случае тела с прямоугольным сечением ис-
пользование уравнений 2-го рода дает лучшие
результаты.

На рис. 3 приведены геометрии фракталопо-
добных цилиндров с сечением в виде снежинки
Коха и кривой Серпинского (первая итерация)
[13]. Рисунки 4а и 4б иллюстрируют угловые зави-
симости диаграммы рассеяния для указанных ци-
линдров для следующих параметров задачи:

  . Максимальный попереч-
ный размер тела с сечением в виде снежинки Ко-
ха и тела с сечением в виде кривой Серпинского
по оси x составлял . Рассматривалось два
различных угла падения  и 45°. Как следует
из рисунков, для исследуемых геометрий точки
максимума угловых зависимостей диаграммы
рассеяния примерно совпадают с углами падения
плоской волны. Видно также, что зависимость
диаграммы как для тела с сечением в виде сне-
жинки Коха, так и для тела с сечением в виде кри-
вой Серпинского имеет достаточно большие бо-
ковые лепестки.

Была также проведена проверка точности вы-
полнения оптической теоремы для рассмотрен-
ных выше геометрий рассеивателей. Во всех слу-
чаях мы выбирали число базисных функций так,
что число точек коллокации на одной длине вол-
ны составляло . При этом относительная
диэлектрическая проницаемость среды тела  ва-
рьировалась в пределах 4…103, а относительная
магнитная проницаемость выбиралась равной
единице. В результате расчетов получили, что от-
носительная разность правой и левой частей ра-
венства (20) – величина  – не превосходит

, т.е. мала.
Для рассмотренных тел была также проверена

точность выполнения теоремы Уфимцева [14],
согласно которой интегральный поперечник рас-
сеяния черного тела ровно в два раза меньше ин-
тегрального поперечника рассеяния идеально

410 ,k −δ = 1,iμ = 4iε =

10kd =
0 0ϕ =

25Nλ =
iε

отнΔ
35 10−×

Рис. 3. Геометрия тела с сечением в виде снежинки
Коха (а) и кривой Серпинского (б).
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проводящего тела, имеющего тот же теневой кон-
тур (т.е. границу между освещенной и теневой ча-
стями поверхности тела). Это утверждение спра-
ведливо для всех выпуклых тел, линейные разме-
ры и минимальный радиус кривизны которых
много больше длины волны. Отметим, что в рабо-
тах [15, 16] была рассчитана точность выполнения
теоремы Уфимцева в зависимости от размеров
рассеивателя. Были рассмотрены тела следующих

геометрий: сфероид, круговой цилиндр, конус-
сфера (конус с основанием в виде полусферы).
Установлено, что при радиусе основания рас-
смотренных тел вращения ka > 4 (для сфероида
ka – это волновой размер малой полуоси) точ-
ность выполнения теоремы достаточно высокая.
Представляет интерес выяснить, с какой точно-
стью выполняется эта теорема для тел сложной
геометрии. В табл. 2 приведены результаты про-

Таблица 1. Абсолютная и относительная погрешности вычисления диаграммы рассеяния, полученной при по-
мощи ММДИ и МПГУ

N

СИУ 1-го рода СИУ 2-го рода

абсолютная 
погрешность

относительная 
погрешность, %

абсолютная 
погрешность

относительная 
погрешность, %

Дифракция на эллиптическом цилиндре
48 1.295 × 10–2 2.038 1.453 × 10–1 24.297
96 1.904 × 10–3 0.230 4.183 × 10–2 7.238

192 6.096 × 10–4 0.067 1.144 × 10–2 2.003
288 5.834 × 10–4 0.075 5.539 × 10–3 0.977
384 5.607 × 10–4 0.075 3.450 × 10–3 0.612

Дифракция на теле с сечением в виде четырехлистника
48 1.643 × 10–1 10.411 3.836 × 10–1 21.169
96 2.499 × 10–2 1.442 9.462 × 10–2 5.125

192 5.802 × 10–3 0.325 2.534 × 10–2 1.370
288 2.984 × 10–3 0.166 1.143 × 10–2 0.619
384 2.176 × 10–3 0.121 6.474 × 10–3 0.351

Дифракция на теле с прямоугольным сечением
48 3.498 × 10–2 4.781 5.035 × 10–2 6.795
96 1.466 × 10–2 1.956 1.417 × 10–2 1.715

192 7.358 × 10–3 0.879 4.773 × 10–3 0.466
288 5.229 × 10–3 0.561 3.122 × 10–3 0.248
384 4.219 × 10–3 0.429 2.641 × 10–3 0.208

Таблица 2. Результат проверки теоремы Уфимцева

Геометрия рассеивателя

Интегральный 
поперечник рассеяния 
идеально проводящего 

тела

Интегральный 
поперечник рассеяния 

черного тела

Отношение 
поперечников

Эллипс 2.406448 1.088509 2.210774

Четырехлистник 7.876322 3.651952 2.156743

Четырехугольник 2.716768 1.251197 2.171335

Шестиугольник 5.928531 2.934776 2.020096

Первая итерация снежинки Коха 5.398117 2.612487 2.066275

Первая итерация кривой Серпинского 5.402070 2.498518 2.162109
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верки теоремы Уфимцева для рассмотренных вы-
ше геометрий рассеивателей. Как видно из табли-
цы, теорема Уфимцева приближенно выполняет-
ся только для тел с сечением в виде снежинки
Коха и шестиугольника.

На рис. 5 приведены усредненные по углам
ориентации диаграммы рассеяния для рассмот-
ренных выше геометрий тела. Из рисунка видно,
что максимумы всех зависимостей соответствуют
углу , равному нулю. Видно также, что в случае
тела с сечением в форме кривой Серпинского,
шестиугольника и снежинки Коха, усредненные
диаграммы имеют большие значения для углов ,
больших 90°, чем соответствующие диаграммы для
эллиптического и прямоугольного цилиндров.

α

α

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
При помощи МПГУ разработаны два числен-

ных алгоритма на основе СИУ 1-го и 2-го рода,
позволяющие рассчитывать характеристики рас-
сеяния магнитодиэлектрических тел произволь-
ной геометрии. Получены результаты расчета
диаграммы рассеяния для большого набора тел
разной геометрии, в том числе фракталоподоб-
ных рассеивателей. Проведено сравнение мето-
дов на основе МПГУ с результатами, полученны-
ми при помощи ММДИ. Показано, что МПГУ
позволяет получать результаты расчета диаграм-
мы рассеяния с достаточно высокой точностью.
Проиллюстрировано, что в случае гладкой грани-
цы тела метод на основе уравнений 1-го рода поз-
воляет получать результаты с большей точностью.
Проведена проверка точности выполнения опти-
ческой теоремы для рассматриваемых геометрий.
Показано, что точность выполнения оптической
теоремы составляет 5 × 10–3. Получены угловые
зависимости усредненной диаграммы рассеяния
для различных геометрий рассеивателей.
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Получены приближенные формулы для эйконала на выходной поверхности цилиндрической ди-
электрической линзы c градиентом показателя преломления вдоль декартовой координаты при
смещении источника из фокуса, расположенного на оси симметрии линзы. Одна из них получена в
параксиальной области и имеет вид разложения по степеням величин продольного и поперечного
смещения источника, включая члены первого и второго порядка малости, а другая – в виде инте-
грала, не имеет ограничения по числовой апертуре. С использованием первой формулы найдено
уравнение фокальной кривой. Проведено исследование погрешности различных формул при вы-
числении эйконала и его аберраций на выходной поверхности линзы. С помощью второй формулы
найдены оптимальные параметры линзы с параболическим законом изменения диэлектрической
проницаемости, обеспечивающие минимальные аберрации.
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ВВЕДЕНИЕ

Цилиндрические линзы из плавно неоднород-
ного (градиентного) диэлектрика используются
как в оптическом, так и в радиодиапазоне элек-
тромагнитных волн. Впервые цилиндрические
линзы такого типа с плоскими поверхностями и
квадратичным законом изменения коэффициен-
та преломления вдоль декартовой координаты
были изготовлены из желатина и исследованы в
оптическом диапазоне [1]. В работах по оптике их
часто называют линзами Вуда [2]. Точное реше-
ние задачи геометрооптического синтеза частно-
го случая градиентной линзы – плоской линзы с
первым фокусом на поверхности линзы, а вторым
на бесконечности – было получено в работе [3] в
виде зависимости коэффициента преломления от
декартовой координаты в декартовой системе ко-
ординат или радиальной координаты в цилин-
дрической системе координат. Эта линза получи-
ла название линза Микаэляна [4]. В работе [5] ре-
шение [3] было обобщено на случай линзы из
анизотропного диэлектрика.

Теория геометрооптического синтеза гради-
ентных линз с плоскими входной и выходной по-
верхностями и внешним фокусом, использующая
классическую оптическую теорию аберраций,
описана в работе [2]. Теория синтеза, использую-
щая разложение коэффициента преломления по

четным степеням расстояния от оси линзы, раз-
вита в работе [6], а с криволинейными поверхно-
стями – в работах [7, 8]. Рекуррентный метод син-
теза таких линз, основанный на использовании
модели слоистой линзы с постоянными коэффи-
циентами преломления внутри слоев, развит в ра-
боте [9].

Исследование эйконала (оптического пути) и
его аберраций в градиентных линзах при смещении
источника из фокуса усложняется из-за криволи-
нейной формы лучей. Классическая оптическая
теория аберраций таких линз описывает лучевую
аберрацию в виде двумерного ряда (разложения по
степеням угла зрения и апертуры линзы) [2]. В ра-
ботах [10–12] развита новая теория аберраций для
однородных диэлектрических линз с использова-
нием разложения эйконала по одному параметру –
величине смещения источника. В работе [13] тео-
рия обобщается для описания эйконала и его
аберрации на выходной поверхности двумерной
линзы с градиентом диэлектрической проницае-
мости вдоль декартовой координаты. Однако
формула для эйконала, полученная в работе [13],
неудобна для использования вблизи оси симмет-
рии линзы, поскольку имеет на оси особенность.

Цель данной работы – получить формулу для
эйконала, справедливую в параксиальной обла-
сти, а также формулу, в которой используется
приближение прямых лучей.
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1. ЭЙКОНАЛ 
НА ВЫХОДНОЙ ПОВЕРХНОСТИ ЛИНЗЫ

В ПАРАКСИАЛЬНОМ ПРИБЛИЖЕНИИ
ПРИ СМЕЩЕННОМ ИЗ ФОКУСА 

ИСТОЧНИКЕ
Рассмотрим цилиндрическую градиентную

линзу, преобразующую цилиндрический фронт в
цилиндрический (или плоский) с показателем
преломления n, зависящим от декартовой коор-
динаты х (рис. 1). Пусть источник смещается из
фокуса в точке О в точку О1 с координатами

. Эйконал луча, выходящего из О1, в
произвольной точке  на выходной аперту-
ре линзы имеет вид [13]

(1)

Здесь J – оптический путь невозмущенного луча
от точки Р до точки В,
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 – лучевой параметр невозмущен-
ного луча,

 – кривизна поверхности

линзы в точке Р.
Кроме того, ϕ = 0 при х2 > 0, ϕ = π при х2 < 0,

   –

функция отображения при фокусировке на конеч-

ном расстоянии,  

 – функция отображения при фокусиров-
ке на бесконечности (при формировании плоского

фронта),  

Величина эйконала (1) зависит от первых про-
изводных функций, описывающих левую и пра-
вую поверхности линзы, от кривизны левой по-
верхности, углов входа и выхода невозмущенного
луча, производной функции отображения, значе-
ния коэффициента преломления в точке входа и
выхода невозмущенного луча, производной ко-
эффициента преломления в точке входа невозму-
щенного луча. При этом выражение (1) справед-
ливо как для монотонных лучей, так и немоно-
тонных.

Формула (1) справедлива для любой точки В на
правой поверхности линзы, кроме точки на оси z,
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Рис. 1. Геометрия лучей в линзе и смещение источника.
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потому что при х = 0 в формуле имеется особен-
ность в выражении . Раскроем эту особенность.
Из закона преломления в точках Р и В следует, что

(углы ξ1, ξ2, ω, ω2 показаны на рис. 1). Расклады-
вая эти выражения в ряды по х1 и х2 и оставляя
члены не выше первого порядка, получаем

где  

 f2 и ψ2 – коэффициенты разложения урав-

нения поверхностей (  и z =
).

Разложим закон отображения для фокусиров-
ки на конечном расстоянии в ряд Тэйлора по не-
четным степеням α:  Пусть
при фокусировке в плоскую волну аналогичный
ряд имеет вид . При  и
фокусировке на конечном расстоянии имеем

а при фокусировке в плоскую волну –

При этом из соотношений  
следует:
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С учетом найденных соотношений получаем

тогда выражение для эйконала луча из смещенно-
го фокуса можно представить в виде

(2)

(выражение для величины  было приведено
выше).

Формула (2) определяет эйконал луча из сме-
щенного источника в параксиальной области.

2. ФОРМУЛА ДЛЯ ЭЙКОНАЛА
НА ВЫХОДНОЙ ПОВЕРХНОСТИ ЛИНЗЫ

В ПРИБЛИЖЕНИИ ПРЯМЫХ ЛУЧЕЙ
Формула (1) описывает эйконал в точке В с по-

грешностью порядка . Как показано в работе
[12], для линзы из однородного диэлектрика мож-
но получить приближенную формулу для эйкона-
ла путем прямого суммирования двух оптических
путей:

(3)

где точка  имеет координаты (x + Δxcosϕ,
 Δх вычисляется по формуле
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В параксиальной области формула (4) переходит
в формулу
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щения, пропорциональна . Первый член фор-
мулы (3) есть длина отрезка , второй член
представляется криволинейным интегралом по
траектории луча, соединяющего точки  и В:

Вычислим эйконал луча в среде с показателем пре-
ломления, меняющимся по закону .
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Здесь  , θ – угол

касательной к лучу в точке О (рис. 2).
Эйконал луча в точке А представим в виде

Разлагая этот эйконал в ряд по степеням х и остав-
ляя члены не выше второго порядка, получаем

Легко показать, что полученное выражение для
эйконала справедливо и для немонотонного луча,
т.е. имеющего экстремум внутри линзы. Вычис-
лим эйконал на прямом отрезке, соединяющем
точки О и А (см. рис. 2):

где L2 и  – значение коэффициента разложения
точного и приближенного эйконала соответ-
ственно. Этот отрезок тем ближе к истинному лу-
чу в линзе, чем меньше величина градиента пока-
зателя преломления среды и тоньше линза. Чис-
ленное сравнение коэффициентов L2 и 
показывает, что при n0 = 1.6, c2 = 1 и z = 0.5 получа-

ем , а при n0 = 1.6, c2 = 3 и z = 1

имеем . Если при указанных
параметрах заменить эйконал реального луча на
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эйконал спрямленного луча, то ошибка будет по-
рядка .

С учетом полученных результатов эйконал в
точке В на выходной поверхности можно запи-
сать в виде

(5)

где  – разность криволиней-
ного и прямолинейного интегралов для невозму-
щенного луча. Интегрирование в формуле (5)
проводится по прямой, соединяющей точки Р1 и
В, а точка Р1 имеет координаты ,

, где х – координата невозмущенной
точки Р, а Δх выражается формулой (4).

На рис. 3 приведены зависимости от коорди-
наты вдоль апертуры ошибки вычисления эйконала
апланатической градиентной линзы с параболиче-
ским законом изменения диэлектрической прони-
цаемости и параметрами , , ,

, . Величины смещения источника
,  соответствуют от-

клонению луча на 20 град. Величины δX, δZ, ρ0, d0,
R0, fe здесь и далее нормированы на величину
апертуры линзы. Кривой 2 представлена разность
точного эйконала и эйконала, вычисленного по
формуле (1), а кривой 1 – разность точного эйко-
нала и вычисленного по формуле (5). Как видно
из рисунка, при данном наборе параметров точ-
ность формулы (5) выше, чем формулы (1).

3. ФОКАЛЬНЫЕ КРИВЫЕ

При выводе уравнения фокальной кривой, на
которой эйконал имеет минимальную аберрацию
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Рис. 2. Приближенное вычисление эйконала.
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Рис. 3. Погрешности вычисления эйконала по фор-
мулам (1) и (5).
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(отклонение от эйконала центрального луча), рас-
смотрим три случая – один общий и два частных:

1) оба фокуса находятся на конечном расстоя-
нии от линзы,

2) два фокальных расстояния равны,
3) второй фокус находится на бесконечности.
Начнем с частного случая 3. Найдем эйконал в

точке В с координатами (Х, Z), лежащей на краю
апертуры линзы, и добавим оптический путь до
плоскости наклонного фронта. Для вывода урав-
нения используем формулы (1), (2) для эйконала
на выходной поверхности линзы. Обозначим по-
лученный в результате эйконал Ф(Х):

где θ – угол между лучом на выходе линзы и осью
Z, , а величина L(О1,B) определяется
формулой (1) или (на оси) формулой (2).

Эйконал Ф(Х) можно представить в виде сум-
мы Ф(Х) = Ф1(Х) + Ф2(Х), где Ф2(X) – четная, а
Ф1(X) – нечетная функции.

Используя соотношения , cosθ =

 и введя обозначения ,
 можно получить

где .
Приравнивая , получаем уравне-

ние фокальной кривой, определяющую зависи-
мость ( ):

(6)

Теперь выведем уравнение фокальной кривой
для частного случая 2, когда фокальные расстоя-
ния равны, т.е. ρ0 = R0. В этом случае линза имеет
две плоскости симметрии и α = θ для любого лу-
ча. Найдем эйконал в точке В, лежащей на оси,
т.е. при Х = 0 и α = 0. Из симметрии линзы можно
получить, что , и из формулы (2) следует:
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Прибавляя к полученному значению эйконала в
точке В расстояние от В до О3: 

 = ,

получим эйконал от точки О1 до О3:

Приравнивая к нулю сумму членов с δХ и δZ, полу-
чаем уравнение фокальной кривой слева от линзы:

(7)

В силу симметрии линзы фокальная кривая спра-
ва от линзы симметрична кривой (7) относитель-
но оси X.

И наконец, найдем уравнение фокальной кри-
вой в общем случае 1, когда фокусные расстояния
разные и конечные. При этом одна из фокальных
кривых (например, правая) может быть задана
в виде

(8)

где  – координаты смещенного фокуса
О3. Ограничимся случаем апланатической линзы.
По формуле (1) найдем эйконал в произвольной
точке  на правой поверхности и прибавим
к нему расстояние :

Ограничиваясь линейными членами по δХ, ΔХ,
можно записать

Приведенная сумма в силу фокусировки есть
константа, поэтому можно записать

(9)

где  – константа (параметр аплана-
тизма).

По формуле (2) найдем эйконал в точке В, ле-
жащей на оси, т.е. при Х = 0 и α = 0:
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Прибавляя к полученному значению эйконала в
точке В расстояние от В до O3: 

 

получим эйконал по лучу от точки О1 до О3:

где  – эйконал центрального
луча. Выражая ΔХ через δХ по формуле (9), а ΔZ че-
рез ΔХ по формуле (8) и требуя выполнения равен-
ства , получаем уравнение фокаль-
ной кривой:

4. ИССЛЕДОВАНИЕ ТОЧНОСТИ ФОРМУЛ 
ДЛЯ ЭЙКОНАЛА И ЕГО АБЕРРАЦИЙ

Была найдена разность эйконалов, вычислен-
ных методом геометрической оптики и с помо-
щью формул (1), (2) и (5) на выходной поверхно-
сти линзы с параболическим законом изменения
диэлектрической проницаемости. Полученные
данные приведены на рис. 4. На рис. 4а представ-
лено распределение погрешности формул для эй-
конала на выходной поверхности линзы, которая
преобразует цилиндрический фронт источника в
плоский, а на рис. 4б – распределение погрешно-
сти для симметричной линзы. Кривые 1, 2 рассчи-
таны с использованием формулы (1), кривые 3, 4 –
с использованием формулы (5). Из данных, пред-
ставленных на рис. 4а, видно, что формула (5) по-
чти на порядок точнее формулы (1), а из данных
на рис. 4б – наоборот, на порядок хуже. Также
видно, что погрешность формулы (1) обусловлена
главным образом линейной составляющей, которая
сдвигает точку фокусировки вдоль фокальной кри-
вой и не влияет на величину аберрации, а зависи-
мость на рис. 4б, определенная формулой (5), со-
держит существенную нелинейную погрешность.

Для этой же линзы была определена разность
эйконалов, вычисленных методом геометриче-
ской оптики и с помощью формул (1) или (2). На
рис. 5 приведены полученные результаты, и вид-
но, что в области  погрешности формул
примерно равны.

Далее была исследована погрешность форму-
лы (1) при вычислении аберрации в линзе с двумя
плоскостями симметрии и параметрами ρ0 = 1,
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R0 = 1, d0 = 1, n0 = 1.6, c2 = 2.9. Добавим к величи-
не эйконала в точке В выходной апертуры линзы
для луча из источника, расположенного в точке

, расстояние до симметричной ей точ-
ки  и вычтем константу и
линейную составляющую. В результате получаем

где Ф0 – эйконал центрального луча несмещен-
ного источника.

Эйконал  будем вычислять двумя спосо-
бами: по формуле (1) и методом геометрической
оптики с использованием формулы

1( , )X ZO −δ −δ
3 0 0 0( , )X ZO d Rδ ρ + + + δ

3 0( ) ( ) ,A X X BO kX= Φ + − Φ −

( )XΦ
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P B

X O P ndsΦ = + 

Рис. 4. Ошибка вычисления эйконала для линз с па-
раметрами: а) ρ0 = 1, d0 = 0.5, n0 = 1.6, c2 = 1, R0 = ∞;
б) ρ0 = R0 = 1, d0 = 1, n0 = 1.6, c2 = 2.9; кривые 1, 3 – δX =
= –0.1, δZ = –0.01 , кривые 2, 4 – δX = –0.2, δZ = –0.02.
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пределы интегрирования в которой находятся из
уравнения луча для среды с квадратичной зависи-
мостью диэлектрической проницаемости [4] для
двух случаев:

1) если луч монотонный –

2) если луч имеет максимум –

Координаты точки пересечения луча (Z2, X2) с по-
верхностью находятся из системы двух уравне-
ний, одно из которых – приведенное уравнение
луча, а второе – уравнение образующей поверх-
ности линзы .

Координата z для смещенного на δX = 0.2 ис-
точника на фокальной кривой, вычисленная по
формуле (7), равна δZ = 0.01486, а на оптимальной
фокальной кривой, найденной путем минимиза-
ции аберрации – δZ = 0.02686. Зависимости вели-
чины аберрации эйконала от координаты точки
на выходной поверхности линзы приведены на
рис. 6а для фокальной кривой (7) и на рис. 6б для
оптимальной фокальной кривой.

Следует отметить, что кривые на рис. 6а имеют
значительные квадратичные составляющие. Это
объясняется приближенным характером фокаль-
ной кривой, определенной формулой (7). Как вид-
но из рис. 6б, оставшиеся квадратичные составляю-
щие сопоставимы с составляющими более высоких

2
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четных степеней. Нечетные степени практически
отсутствуют из-за апланатизма системы.

Введем величину среднеквадратической абер-
рации (СА) по формуле

где N = 100 – число лучей, прошедших через апер-
туру линзы от источника на фокальной кривой.
Когда эйконал Ф(Х) вычисляется по формуле (1), то
SA = 0.9 × 10–4, а когда эйконал Ф(Х) вычисляется
методом геометрической оптики, то SA = 0.87 × 10–4.
Разность этих значений составляет 3 × 10–6 и
определяет в данном случае погрешность вычисле-
ния СА эйконала с использованием формулы (1).
Сравнивая эту разность с погрешностью вычис-
ления эйконала (см. рис. 4б, кривая 2), можно
убедиться, что последняя из них почти на три по-
рядка больше.

Используя результаты работы [8], можно най-
ти разложения поверхностей апланатической
линзы с квадратичным законом изменения ди-
электрической проницаемости :

(10)
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Рис. 5. Погрешности формул (1) (кривая 1) и (2) (кри-
вая 2); параметры линзы: ρ0 = R0 = 1, d0 = 1, n0 = 1.6,
c2 = 2.9.
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чет, 2 – расчет по формуле (1).
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где 

Линза преобразует сферический фронт во фронт,
близкий к плоскому, и при этом приближенно
выполняется условие апланатизма: ,
где α – угол выхода луча из источника, а Х – коор-
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дината точки выхода луча из линзы. Для более
точного синтеза поверхностей линзы используем
следующий алгоритм. Представим первую по-
верхность полиномом 8-й степени:

(12)

где  (  определены выше). На пер-
вом этапе алгоритма рассмотрим лучи, падающие
на левую поверхность, заданную формулой (12).
Из закона преломления можно найти угол пре-
ломленного луча:

где ω – угол между лучом и нормалью в точке хР

определяется соотношением 
Траектория преломленного луча x(z) в среде опи-
сывается уравнением Эйлера [14]:

В силу того, что n не зависит от z, т.е. , это

уравнение упрощается:

(13)

Запишем начальные условия для интегрирования
дифференциального уравнения второго порядка:

  Уравнение (13) решается
методом Рунге–Кутты до точки В(X, Z), на кото-
рой выполняется условие равенства эйконала лу-
ча эйконалу центрального луча:

где интеграл вычисляется вдоль траектории луча.
То есть для каждой точки Р на левой поверхности
по приведенному алгоритму находится точка В на
правой поверхности, которая обеспечивает иде-
альную фокусировку. Таким образом, массиву
точек на левой поверхности соответствует массив
точек правой поверхности. Для интерполяции
поверхности между точками массива использует-
ся кубический сплайн.

Приведенная процедура исправляет ошибку
фокусировки. Для уточнения условия апланатиз-
ма при нахождении точек на правой поверхности
введем сумму:

(14)

где α – угол выхода луча из источника, Х – коор-
дината точки выхода луча из линзы, суммирова-
ние идет по всем NP точкам. Далее минимизируем
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величину σ, варьируя коэффициенты .
В результате проведенной процедуры было полу-
чено значение σ = 2 ×10–4.

При смещении источника из фокуса градиент-
ной линзовой антенны происходят искажения
эйконала, которые можно охарактеризовать вве-
денной выше величиной СА. В случае бесконечно
удаленного фокуса эта величина описывает от-
клонение фронта от плоского и выражается фор-
мулой

где Хi, Zi – координаты точки луча на выходной
апертуре линзы, Ф(Хi ) – величина эйконала в этих
точках, N = 100 – число рассмотренных лучей.

Для линз с параметрами , ,
 была найдена зависимость СА от  (ко-

эффициенты разложения ) при
переменной  (фокальный параметр) и угле на-
клона луча 15 град. Результаты приведены на
рис. 7: кривые 1, 2 соответствуют линзе с фокаль-
ным радиусом fe = 1.1, кривые 3, 4 соответствуют
линзе с fe = 1.2, кривые 5, 6 – с fe = 1.35. Штрихо-
вые кривые соответствуют СА, рассчитанным с
использованием геометрической оптики, сплош-
ные кривые – с использованием приближенной
формулы (5). Как показали расчеты, значения

2 4 6 8, , ,f f f f

δ δ
=

θ =

= Φ − Φ − θ − θ 2
0,
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1min ( ( ) sin cos ) ,
X Z
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2 2 2
0 2( )n x n c x= −

ef

фокального радиуса большие чем 1.35, не приво-
дят к уменьшению СА. Видно, что для фиксиро-
ванного фокального радиуса и значений с2 < 2.5
разность СА, вычисленной по формуле (5) и точ-
ной СА, не превосходит 0.3 × 10–4, а при 2.5 < c2 < 3
эта разность возрастает до 10–4.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
На основе полученных результатов можно сде-

лать следующие выводы:
– полученная приближенная формула для эйко-

нала (13) не требует вычисления траекторий лучей в
градиентной среде и определяется степенным ря-
дом 2-й степени по смещению источника δХ;

– на основе полученной формулы выведены
приближенные уравнения фокальных кривых;

– показана возможность использования при-
ближенной формулы для вычисления аберраций
в градиентных цилиндрических линзах и оптими-
зации их параметров.
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Рис. 7. Точные и приближенные среднеквадратические
аберрации эйконала при fe = 1.1 (1, 2), fe = 1.2 (3, 4),
fe = 1.35 (5, 6), рассчитанные по формуле (5) (кри-
вые 1, 3, 5) и с использованием геометрической опти-
ки (2, 4, 6).
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Дискретное преобразование Фурье (ДПФ) осуществляется на ограниченном интервале времени,
что равноценно умножению анализируемого сигнала на прямоугольное окно, спектр которого име-
ет наибольшие (среди прочих окон) боковые лепестки. В результате возникает эффект, называемый
растеканием спектра сигнала. Умножение сигнала на сглаживающее окно уменьшает размывание
спектральных компонент. Известно несколько десятков разновидностей оконных функций, по-
скольку ДПФ используется в разнообразных задачах. Особое место среди окон занимает уникаль-
ное окно с “плоской вершиной”, используемое в широкополосных приложениях. Предлагается но-
вое регулируемое окно с квазипрямоугольным спектром, а также способ, позволяющий уменьшить
уровень боковых лепестков спектра.

DOI: 10.31857/S0033849420080070

ВВЕДЕНИЕ
Для синтеза окон будем рассматривать, как это

принято [1], четные действительные функции .
Их спектры  также являются четными дей-
ствительными функциями частоты.

Согласно ГОСТ 24375-80 коэффициент пря-
моугольности   амплитудно-ча-
стотной характеристики (АЧХ) – это отношение
ширины полосы пропускания фильтра по уровню

 =  к ширине полосы пропускания по уров-
ню  = 0.1. У физически нереализуемого идеаль-
ного фильтра с прямоугольной АЧХ . Рас-
пространим понятие коэффициента прямоуголь-
ности на спектры оконных функций. Рассмотрим
в качестве примера гауссов импульс

(1)

спектр которого равен

(2)

Решая алгебраические уравнения

получим

Как видим, коэффициент прямоугольности далек
от единицы (как и форма спектра импульса – от
прямоугольной).

У окна с плоской вершиной ([1], 2.4.3) спектр
равен

(3)

где

(4)

Форма спектра окна ближе к прямоугольной, од-
нако коэффициент прямоугольности равен всего
лишь  0.56.

Синтезируем регулируемое окно с более высо-
кими значениями 

Все вычисления в данной работе производились
с помощью систем Matlab 6.5 и Wolfram Alpha.
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1. ПРЕДПОСЫЛКИ ДЛЯ СИНТЕЗА
ОКНА ГАУССА–ТЕЙЛОРА

Новое окно, назовем его окном Гаусса–Тей-
лора (GT) -го порядка, зададим спектром

(5)

Здесь  – многочлен сте-
пени , полученный усечением ряда Тейлора
(Маклорена) для экспоненты . Это зна-
чит, что,  представляет собой опе-
ратор, воздействуя которым на функцию, получа-
ем первые члены ряда Тейлора (если он существу-
ет) до степени  включительно.

На рис. 1 представлены графики спектра (5)
при различных N = 0, 3, 6, 12, 18, 24 и 30 для поло-
жительных частот. Следует заметить, что в случае
N = 0 окно Гаусса–Тейлора вырождается в из-
вестное окно Гаусса.

С ростом параметра N увеличиваются ширина
спектра и коэффициент прямоугольности:

(6)

N
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Как видим, коэффициенты прямоугольности
спектра (5) в этих случаях заметно выше, чем у из-
вестных окон.

Спектру (5) соответствует оригинал

(7)

(8)

Интеграл вычислен по таблицам [2, формула
3.462(3)]. В выражениях (7), (8)  – функция
параболического цилиндра,  полином

Эрмита [2, ф-ла (9.253)],  – обобщенный
полином Лагерра. Об идентичности правых частей
равенств (7) и (8) см. в монографии [3, с. 693].

2. ОКНО ГАУССА–ТЕЙЛОРА
Исследуем свойства четной действительной

функции (8). Благодаря экспоненциальному со-
множителю функция довольно быстро затухает при

. Благодаря сомножителю  функция
имеет N симметричных пар действительных корней
(см. далее Приложение 1). Логично предполо-
жить, что функция (8) имеет главный лепесток и
по  затухающих боковых лепестков слева и
справа от него, при этом главный лепесток распо-
лагается между парой наименьших по абсолют-
ной величине корней. Эксперименты подтвер-
ждают это предположение. Например, на рис. 2,
где представлен график логарифма модуля нор-
мированной функции (8) при , мы видим
восемь пар боковых лепестков. Последняя пара
имеет уровень порядка .

Чтобы на основе выражения (8) синтезировать
оконную функцию, необходимо прежде всего вы-
брать конечную область определения функции

(9)
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Рис. 1. Графики спектра (5) при N = 0 (1), 3 (2), 6 (3),
12 (4), 18 (5), 24 (6) и 30 (7) для положительных частот.
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С одной стороны, чем больше , тем меньше уро-
вень боковых лепестков спектра. В предельном
случае ( ) боковые лепестки спектра вообще
отсутствуют, так как спектр (5) монотонно умень-
шается при  В этом можно убедиться, пе-
рейдя на графике рис. 1 к логарифмической шка-
ле по оси ординат.

С другой стороны, чем больше , тем меньше
относительная длина главного лепестка оригина-
ла и тем больше относительная суммарная
длина малых по абсолютной величине боковых
лепестков, и тем больше теряется информации об
анализируемом сигнале при умножении сигнала
на оконную функцию.

Кроме того, при выборе интервала (9) учтем,
что боковые лепестки спектра тем больше, чем
больше разрывы оконной функции и ее произ-
водных в точках  и  Поэтому имеет
смысл выбрать в качестве границ интервала (9)
одну из симметричных пар корней полинома.

Для подтверждения всех перечисленных выше
соображений, рассмотрим четыре графика спек-
тра функции (8) при  (рис. 3), построенные
для случаев , ,  и  где

  положительные корни поли-

нома . С увеличением длины окна  уро-
вень боковых лепестков спектра уменьшается.

Оконную функцию Гаусса–Тейлора  полу-
чим из оригинала (8), введя относительное время

(10)

r
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и выполнив нормировку [1]:

(11)

На рис. 4 представлены графики оконной функции
Гаусса–Тейлора  для случаев N = 3, 
N = 6,  и N = 12, 

Следует отметить, что при переходе от време-
ни  к относительному времени  происходит из-
менение масштаба. Чтобы оконные функции
(или их спектры) для разных значений N можно
было сравнивать друг с другом, необходимо, что-
бы масштабы времени (или частоты) у них были
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Рис. 2. График логарифма модуля нормированной
функции (8)  при 
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одинаковы (или хотя бы близки, как для графи-
ков на рис. 4).

Нормированные спектры F(y) [1] окна Гаусса–
Тейлора, заданного выражением (11), определим
с помощью быстрого преобразования Фурье
(БПФ):

(12)

Графики спектров окна GT для случаев N = 3,
 N = 6,  и N = 12, 

представлены на рис. 5. При одинаковых (или
близких) значениях параметра  увеличение па-
раметра  приводит к сужению графиков окон-
ных функций и к расширению графиков норми-
рованных спектров.

3. МОДИФИЦИРОВАННОЕ ОКНО
ГАУССА–ТЕЙЛОРА

Как видно из графиков рис. 5, уровень боко-
вых лепестков спектра окна GT велик по сравне-
нию с таковыми для известного окна с “плоской
вершиной” (“Flat top window”, FT) [1].

Синтезируем модифицированное окно Гаус-
са–Тейлора (GTM) с меньшим уровнем боковых
лепестков спектра. Для этого необходимо устра-
нить (или хотя бы уменьшить) разрывы оконной
функции и ее производных на границах интерва-
ла .

Начнем с того, что определим корни окна (11).
Нетрудно видеть, что они совпадают с корнями

полинома , а те, в свою очередь, как
следует из равенства (10), равны корням полино-

ма  поделенным на :   …

( ) ( )  .F y fft u=

2.6519;r = r =2.51974  2.70532r =

r
N

0.5 0.5x− ≤ ≤

( ) ( )
1

2 22 4NL r x

( ) ( )
1

22 , NL t 2r 1 2 , r r± 2  2 , r r±

Например, полиному  (см. Приложе-
ние 1) при  соответствуют корни:
±0.120239, ±0.242171, ±0.367826, ±0.5, ±0.644424,
±0.814081. Из шести положительных корней по-

линома  нас интересуют два: корень
 и предшествующий ему корень, напри-

мер, 
Заменим относительное время  нелинейным

(замедляющимся относительно времени ) вре-
менем

(13)

производная которого равна

(14)

Здесь a и b – константы, которые удовлетворяют
уравнениям

(15)

(16)

Из системы уравнений (15)–(16) следует:

(17)

(18)

Уравнение (15) означает, что при подстановке 

вместо  в полином  получим функцию

, равную нулю, в граничных точках ин-
тервала . Уравнение (16) означает,
что на границах интервала первая производная
полинома также равна нулю:

(19)

Эксперименты показали, что подстановка нели-
нейного времени  вместо x в обобщенный поли-
ном Лагерра уменьшает боковые лепестки спектра,
но этого не происходит при подстановке времени 
вместо x в экспоненту. Поэтому следует либо запи-
сывать экспоненту в виде , либо попы-
таться подобрать другое время  с которым боко-
вые лепестки спектра меньше, чем при времени x.
Экспериментально удалось подобрать для неко-

( ) ( )
1

2 22
6 4L r x

2.51974r =

( ) ( )
1

2 22
6 4L r x

2 0.5R =
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dx

= = − − − −v
v

( ) ( ) ( )= = − − =2 10.5 0.5exp 4   16      ,R a b Rv v
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2  ' 1 2 4 4 16
exp 4 16 0.
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a b

= − − ×
× − − =
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( )1  2 8 ln 2 , a R= − −

( )1  8 16 ln 2 .b R= +

v
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Рис. 5. Спектры оконных функций GT при N = 3 (1),
6 (2) и 12 (3).
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торых значений параметра N (а именно для N = 3,
4, 5, 6 и 12) нелинейное время

(20)
которое приводит к положительному эффекту
при подстановке в экспоненту вместо x. Для N = 7
и 9 подобраны другие выражения для , уменьша-
ющие боковые лепестки спектра.

С учетом сказанного выше из выражений (11)
и (13) получаем модифицированное окно Гаусса–
Тейлора:

(21)

при этом a и b определяются равенствами (17)
и (18).

4 6(1 2 ).5 ,1x x xτ = + +

τ

( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

= − τ

 − −

×

×  
≤ = ≥

2 2

1 1
2 2 2 42 2

exp  4  

4  exp 2 2 0 , 

0.5; ( ) 0, 0.5,
N N

u x r

L r x ax bx L

x u x x

На основании теоретических результатов были
выполнены расчеты и построены графики для кон-
кретных случаев окна Гаусса–Тейлора и модифи-
цированного окна Гаусса–Тейлора и их спектров,
которые могут быть использованы на практике.

Коэффициенты , ,  и экспериментально
подобранная формула для нелинейного времени

 представлены в табл. 1.

В табл. 2 сравниваются параметры предложен-
ного в статье окна GTM с параметрами известно-
го окна FT [1].

Часть экспериментального материала пред-
ставлена на рис. 6, 7. Это окна GTM и GT для слу-
чаев N = 3 (рис. 6а), 5 (рис. 6б), 7 (рис. 6в) и 12
(рис. 6г) и их спектры (рис. 7а, 7б, 7в и 7г соответ-
ственно).

r a b

τ

Таблица 1. Коэффициенты окна GTM и время при различных значениях N

N r a b

3 2.65195 0.84147 0.3170639 x(1 + 2 )

4 2.26658 0.736 0.52805 x(1 + 2 )

5 2.78329 0.2703885 1.459223 x(1 + 2 )

6 2.51975 0.229167 1.541665 x(1 + 2 )

7 2.32575 0.206886 1.586228 x(1 – 0.41377  + 4 )

9 2.04925 0.1840505 1.6318985

12 2.7053 0.678897 0.6422055 x(1 + 2 )

   τ
τ

4 61.5x x+
4 61.5x x+
4 61.5x x+
4 61.5x x+

2x 4x

( )2 41 0.368 4.5x x x− +

4 61.5x x+

Таблица 2. Параметры окна GTM при различных значениях N и окна FT

Примечание:  – коэффициент прямоугольности;  – максимальный уровень боковых лепестков относительно глав-
ного лепестка;  скорость спада боковых лепестков, CG – когерентное усиление;  – эквивалентная шумовая полоса;
SL – паразитная амплитудная модуляция; MPL – максимальные потери преобразования.

Оконные
функции N

на октаву
CG SL, дБ MPL, дБ

GMT

3 0.639 –143 –12 0.153 5.59 0.0158 7.49

4 0.671 –119 –12 0.160 5.44 0.0446 7.40

5 0.695 –130 –12 0.118 7.53 –0.00857 8.76

6 0.713 –117 –12 0.120 7.47 –0.0180 8.73

7 0.729 –115 –12 0.121 7.46 –0.0294 8.70

9 0.754 –111 –12 0.122 7.50 –0.0549 8.70

12 0.780 –143 –12 0.081 11.35 –0.00742 10.54

FT – 0.56 –82.6 –6 0.22 3.77 0.01 5.78

пK max, дБW
,  дБWΔ

шFΔ

пK maxW
WΔ − шFΔ
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4. ОБСУЖДЕНИЕ РЕЗУЛЬТАТОВ

Из равенств (6) следует, что окно Гаусса–Тей-
лора при  превосходит известное окно с
плоской вершиной FT по коэффициенту прямо-
угольности . Из рис. 7а–7г видно, что участки
спектров от F(y) = 0 до F(y) = –20 дБ модифици-
рованного окна Гаусса–Тейлора и окна Гаусса–
Тейлора при одинаковых значениях параметра 
практически совпадают. Таким образом, значе-
ния коэффициента  при заданном значении
параметра  у этих окон одинаковы.

Отличительной особенностью окон GT и
GTM является наличие боковых лепестков не
только у спектров, но и у собственно окон. В
разд. 2 отмечалось, что график функции (8) имеет
N – 1 пар боковых лепестков. Однако количество
пар боковых лепестков на рис. 6а–6г меньше. Это
обусловлено, во-первых, ограничением окон GT
и GTM по времени интервалом (9) и, во-вторых,

3N ≥

пK

 N

пK
N

использованием нелинейного времени для окна
GTM.

Достоинства окна GTM (табл. 2): высокий ко-
эффициент прямоугольности и малый уровень
боковых лепестков спектра. Недостатки, обу-
словленные широкополосностью окна,  боль-
шая эквивалентная шумовая полоса, малое коге-
рентное усиление и большие потери преобразо-
вания. 

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
Предложено модифицированное окно Гаус-

са–Тейлора, которое превосходит известное окно с
плоской вершиной и по коэффициенту прямо-
угольности, и по уровню боковых лепестков спек-
тра. Предложен способ, позволяющий уменьшить
уровень боковых лепестков спектра. Материал
статьи может быть использован в таких радиотех-
нических дисциплинах, как синтез сигналов и
синтез фильтров.

−

Рис. 6. Сравнение окон GTM и GT для N = 3 (а), 5 (б), 7 (в) и 12 (г).
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ПРИЛОЖЕНИЕ 11

Корни обобщенного полинома Лаггера 
laguerreL(3,0.5,t^2)/laguerreL(3,0.5,0) = –0.0761905t^6 + 0.8 t^4 – 2. t^2 + 1

 = ±0.816288,  = ±1.67355,  = ±2.65196
laguerreL(4,0.5,t^2)/laguerreL(4,0.5,0) = 1/945(16. t^8 – 288. t^6 + 1512. t^4 – 2520.
t^2 + 945)

 = ±0.723551,  = ±1.46855,  ±2.26658,  = ±3.19099
laguerreL(5,0.5,t^2)/laguerreL(5,0.5,0) = –0.0030784 t^10 + 0.0846561 t^8 – 0.761905
t^6 + 2.66667 t^4 – 3.33333 t^2 + 1

 = ±0.65681,  = ±1.32656,  = ±2.02595,  = ±2.78329,  = ±3.66847
laguerreL(6,0.5,t^2)/laguerreL(6,0.5,0)= 0.0004736 t^12 – 0.0184704 t^10 + 0.253968
t^8 – 1.52381 t^6 + 4. t^4 – 4. t^2 + 1

 = ±0.605764,  = ±1.22006,  = ±1.85311,  = ±2.51974,
 = ±3.24661,  = ±4.10134

laguerreL(7,0.5,t^2)/laguerreL(7,0.5,0) = –0.0000631467 t^14 + 0.0033152 t^12 –
0.0646465 t^10 + 0.592593 t^8 – 2.66667 t^6 + 5.6 t^4 – 4.66667 t^2 + 1

1 Далее везде сохранен формат машинной распечатки программ.

( ) ( )
1

22
NL t

1,2r 3,4r 5,6r

1,2r 3,4r 5,6r = 7,8r

1,2r 3,4r 5,6r 7,8r 9,10r

1,2r 3,4r 5,6r 7,8r
9,10r 11,12r

Рис. 7. Сравнение спектров окон GTM и GT для N = 3 (а), 5 (б), 7 (в) и 12 (г).
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 = ±0.56507,  = ±1.13612,  = ±1.71999,  = ±2.32573,
 = ±2.96717,  = ±3.66995,  = ±4.49999

laguerreL(8,0.5,t^2)/laguerreL(8,0.5,0) = 1/135 (0.00100292 t^16 – 0.0681985 t^14 +
1.79021 t^12 – 23.2727 t^10 + 160. t^8 – 576. t^6 + 1008. t^4 – 720. t^2 + 135)

 = ±0.531633,  = ±1.06765,  = ±1.61292,  = ±2.1735,
 = ±2.75776,  = ±3.37893,  = ±4.06195,  = ±4.87135

laguerreL(9,0.5,t^2)/laguerreL(9,0.5,0) = –7.82003 × 10^–7 t^18 + 0.0000668612 t^16 –
0.00227328 t^14 + 0.0397824 t^12 – 0.387879 t^10 + 2.13333 t^8 – 6.4 t^6 + 9.6 t^4 –
6. t^2 + 1

 = ±0.50352,  = ±1.01037,  = ±1.52417,  = ±2.04923,
 = ±2.59113,  = ±3.15785,  = ±3.76219,  = ±4.42853,
 = ±5.22027

laguerreL(10,0.5,t^2)/laguerreL(10,0.5,0) = (0.000258061 t^20 – 0.0270964 t^18 +
1.15837 t^16 – 26.2564 t^14 + 344.615 t^12 – 2688. t^10 + 12320. t^8 – 31680. t^6 +
41580. t^4 – 23100. t^2 + 3465)/3465

 = ±0.479451,  = ±0.9615,  = ±1.44893,  = ±1.94496,
 = ±2.45355,  = ±2.97999,  = ±3.53197,  = ±4.122,
 = ±4.77399,  = ± 5.55035

laguerreL(11,0.5,t^2)/laguerreL(11,0.5,0) = –6.47621 × 10^–9 t^22 + 8.19241 × 10^–7
t^20 – 0.0000430102 t^18 + 0.00122579 t^16 – 0.0208384 t^14 + 0.218803 t^12 –
1.42222 t^10 + 5.5873 t^8 – 12.5714 t^6 + 14.6667 t^4 – 7.33333 t^2 + 1

 = ±0.458538,  = ±0.919151,  = ±1.38404,  = ±1.85568,
 = ±2.33702,  = ±2.8318,  = ±3.34513,  = ±3.88447,
 = ±4.46209,  = ±5.10153,  = ±5.86431

laguerreL(12,0.5,t^2)/laguerreL(12,0.5,0) = (2.12161 × 10^ – 6 t^24 – 0.000318241 t^22 
+ 0.0201288 t^20 – 0.704506 t^18 + 15.0588 t^16 – 204.8 t^14 + 1792. t^12 – 9984.
t^10 + 34320. t^8 – 68640. t^6 + 72072. t^4 – 32760. t^2 + 4095)/4095

 = ±0.440147,  = ±0.881983,  = ±1.32728,  = ±1.778,
 = ±2.23642,  = ±2.70532,  = ±3.18829,  = ±3.69028,
 = ±4.21861,  = ±4.78532,  = ±5.41364,  = ±6.16427

ПРИЛОЖЕНИЕ 2
Программы (Matlab 6.5)

 Спектры G(w) (см. рис. 1)
syms w G;
figure(1)
hold on
for k = 1:6
G(k,:) = taylor(exp(w.^2/4),12*(k – 1) + 1)*exp(–w.^2/4);
ezplot(G(k,:),0,14)
end
grid on
w = 0:0.01:14;
G = (1 + 1/4*w.^2 + 1/32*w.^4 + 1/384*w.^6).*exp(–w.^2/4);
plot(w,G)
grid on
xlabel('w')
ylabel('G ( w )')
title('W i n d o w s G (N = 0) a n d G T (N = 3, 6, 12, 18, 24, 30')

1,2r 3,4r 5,6 r 7,8r

9,10r 11,12r 13,14r

1,2r 3,4r 5,6 r 7,8r
9,10r 11,12r 13,14r 15,16r

1,2r 3,4r 5,6r 7,8r
9,10r 11,12r 13,14r 15,16r
17,18r

1,2r 3,4r 5,6 r 7,8r
9,10r 11,12r 13,14r 15,16r
17,18r 19,20r

1,2r 3,4r 5,6r 7,8r
9,10r 11,12r 13,14r 15,16r
17,18r 19,20r 21,22r

1,2r 3,4r 5,6r 7,8r
9,10r 11,12r 13,14r 15,16r
17,18r 19,20r 21,22r 23,24r

1  .
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syms w G;
G = taylor(exp(w^2/4),13)*exp(–w^2/4);
solve(G–1/(2^0.5),w)

solve – оператор решения алгебраического уравнения (G –  = 0)

3. Логарифм модуля нормированной функции g(t) (N = 9)
Fs =1024;
t = –5.22027:1/Fs: 5.22027;
g = exp(–t.^2).*(–7.82003*10^–7* t.^18 + 0.0000668612* t.^16 – 0.00227328* t.^14 +
0.0397824* t.^12 – 0.387879* t.^10 + 2.13333* t.^8 – 6.4* t.^6 + 9.6* t.^4 – 6* t.^2 +
1);
plot(t,log10(abs(g)));
title('W i n d o w G T (N = 9 ) i n T i m e D o m a i n (L o g S c a l e' ))
xlabel('T i m e ( t )')
ylabel('abs(g (t ))');
4. Спектр функции g(t) (N = 5) при различных длинах интервала
Fs = 1024;
t1 = –1.32656: 1/Fs: 1.32656;
t2 = –2.02595: 1/Fs: 2.02595;
t3 = –2.78329: 1/Fs: 2.78329;
t4 = –3.66847: 1/Fs: 3.66847;
g1 = exp(–t1.^2).*(–0.0030784 *t1.^10 + 0.0846561* t1.^8 – 0.761905* t1.^6 +
2.66667* t1.^4 – 3.33333* t1.^2 + 1);
g2 = exp(–t2.^2).*(–0.0030784 *t2.^10 + 0.0846561* t2.^8 – 0.761905* t2.^6 +
2.66667* t2.^4 – 3.33333* t2.^2 + 1);
g3 = exp(–t3.^2).*(–0.0030784 *t3.^10 + 0.0846561* t3.^8 – 0.761905* t3.^6 +
2.66667* t3.^4 – 3.33333* t3.^2 + 1);
g4 = exp(–t4.^2).*(–0.0030784 *t4.^10 + 0.0846561* t4.^8 – 0.761905* t4.^6 +
2.66667* t4.^4 – 3.33333* t4.^2 + 1);
n = 131072;
F1 = fft(g1,n);
F2 = fft(g2,n);
F3 = fft(g3,n);
F4 = fft(g4,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P1 = 20*log10(abs(F1/F1(1)));
P2 = 20*log10(abs(F2/F2(1)));
P3 = 20*log10(abs(F3/F3(1)));
P4 = 20*log10(abs(F4/F4(1)));
plot(f,P1(1:n/2 + 1),f,P2(1:n/2 + 1), f,P3(1:n/2 + 1),f,P4(1:n/2 + 1)),grid
title('W i n d o w s G T (N = 5) i n F r e q u e n c y D o m a i n')
xlabel('F r e q u e n c y ( f )')
ylabel('G (f ), d B');
5. Оконные функции GT (N = 3, N = 6, N = 12) (см. рис. 4, кривые 1–3) и их спектры соответственно

(см. рис. 5).
Fs = 1024;
x = –0.5:1/Fs:0.5;
u = exp(–(x*5.3039).^2).*(–1696.38* x.^6 + 633.146* x.^4 – 56.2648 *x.^2 + 1);
u1 = exp(–(x*2.51974*2).^2).*(1 – 101.585* x.^2 + 2579.9* x.^4 – 24960* x.^6 +
105649* x.^8 – 195134* x.^10 + 127069* x.^12);

1 12.  Расчет      при    1 2w a =

1 2

( ) ( )lg 0  g t g
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u2 = exp(–(x*2.70532*2).^2).*(2.05295*10^8* x.^24 – 1.0519*10^9 *x.^22 +
2.27267*10^9* x.^20 – 2.71711*10^9 *x.^18 + 1.98388*10^9 *x.^16 – 9.21631*10^8
*x.^14 + 2.75466*10.^8* x.^12 – 5.24248*10^7* x.^10 + 6.15577*10^6 *x.^8 –
420548* x.^6 + 15083.7* x.^4 – 234.2* x.^2 + 1);
n = 131072;
F = fft(u,n);
F1 = fft(u1,n);
F2 = fft(u2,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P = 20*log10(6.5*abs(F/Fs));
P1 = 20*log10(9*abs(F1/Fs));
P2 = 20*log10(12*abs(F2/Fs));
plot(f,P(1:n/2+1),f,P1(1:n/2 + 1),f,P2(1:n/2 + 1)), grid
title('Windows GT (N = 3, N = 6, N = 12) in Frequency Domain')
xlabel('Frequency (y)')
ylabel('F(y),dB')
6. Сравнение окон GTM и GT (см. рис. 6) и их спектров (см. рис. 7)
Fs = 1024;
x = –0.5:1/Fs:0.5;
v = x.*exp(–1.68294*x.^2–0.6341278*x.^4);
u =exp(–(x*5.3039.*(1 + 1.5*x.^6 + 2*x.^4)).^2).*( –1696.38*v.^6 + 633.146*v.^4 –
56.2648 *v.^2 + 1);
u1 = exp(–(x*5.3039).^2).*(–1696.38* x.^6 + 633.146* x.^4 – 56.2648 *x.^2 + 1);
plot(x,u,x,u1),grid;
title('W i n d o w s G T M (N = 3) a n d G T (N = 3) i n T i m e D o m a i n' )
legend('G T M','G T')
xlabel('T i m e (x)')
ylabel('u (x)');
n = 131072;
F = fft(u,n);
F1 = fft(u1,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P = 20*log10(abs(F/F(1)));
P1 = 20*log10(abs(F1/F1(1)));
plot(f,P(1:n/2 + 1),f,P1(1:n/2 + 1)),grid
title('W i n d o w s G T M (N = 3) a n d G T (N = 3) i n F r e q u e n c y D o m a i n' )
legend('G T M','G T')
xlabel('F r e q u e n c y ( y )')
ylabel('F ( y ), d B');

Fs = 1024;
x = –0.5:1/Fs:0.5;
v = x.*exp(– *x.^2–2.918446*x.^4);
u = exp(–(x*5.56658.*(1 + 1.5*x.^6 + 2*x.^4)).^2).*(–87944.8*v.^10 + 78048.7*v.^8 –
22669*v.^6 + 2560.49*v.^4 – 103.289*v.^2 + 1);
u1 = exp(–(x*5.56658).^2).* (–87944.8*x.^10 + 78048.7*x.^8 – 22669*x.^6 +
2560.49*x.^4 – 103.289*x.^2 + 1);
plot(x,u,x,u1),grid ;
title('W i n d o w s G T M (N = 5) a n d G T (N = 5) i n T i m e D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('T i m e ( x )')
ylabel('u ( x )');

0.540777
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n = 131072;
F = fft(u,n);
F1 = fft(u1,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P = 20*log10(abs(F/F(1)));
P1 = 20*log10(abs(F1/F1(1)));
plot(f,P(1:n/2 + 1),f,P1(1:n/2 + 1)),grid
title('W i n d o w s G T M (N = 5) a n d G T (N = 5) i n F r e q u e n c y D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('F r e q u e n c y (y)')
ylabel('F ( y ), d B');

Fs = 1024;
x = –0.5:1/Fs:0.5;
v = x.*exp(–0.413772*x.^2–3.172456*x.^4);
u = exp(–(4.6515*x.*(1 – 0.413772*x.^2 + 4*x.^4)).^2).*( –140169* v.^14 + 340116*
v.^12 – 306531* v.^10 + 129867*v.^8 – 27010.1* v.^6 + 2621.56 *v.^4 – 100.97* v.^2
+ 1);
u1 = exp(–(x*4.6515).^2).*( –140169* x.^14 + 340116* x.^12 – 306531* x.^10 +
129867* x.^8 – 27010.1* x.^6 + 2621.56 *x.^4 – 100.97* x.^2 + 1);
plot(x,u,x,u1),grid ;
title('W i n d o w s G T M (N = 7) a n d G T (N = 7) i n T i m e D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('T i m e (x)')
ylabel('u (x)');
n = 131072;
F = fft(u,n);
F1 = fft(u1,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P = 20*log10(abs(F/F(1)));
P1 = 20*log10(abs(F1/F1(1)));
plot(f,P(1:n/2 + 1),f,P1(1:n/2 + 1)),grid
title('W i n d o w s G T M (N = 7) a n d G T (N = 7) i n F r e q u e n c y D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('F r e q u e n c y (y)')
ylabel('F (y), d B');

Fs = 1024;
x = –0.5:1/Fs:0.5;
v = x.*exp(–1.357794*x.^2 – 1.284411*x.^4);
u = exp(–(x*5.4106.*(1 + 1.5*x.^6 + 2*x.^4)).^2).*(2.05259*10^8 *v.^24 –
1.05172*10^9*v.^22 + 2.27233*10^9*v.^20 – 2.71674*10^9*v.^18 + 1.98365*10^9
*v.^16 – 9.21535*10^8*v.^14 + 2.75441*10^8*v.^12 – 5.2421*10^7*v.^10 +
6.15541*10^6 *v.^8 – 420529*v.^6 + 15083.2*v.^4 – 234.197*v.^2 + 1);
u1 = exp(–(x*5.4106).^2).* (2.05259*10^8 *x.^24 – 1.05172*10^9*x.^22 +
2.27233*10^9*x.^20 – 2.71674*10^9*x.^18 + 1.98365*10^9 *x.^16 – 9.21535*10^8*
x.^14 + 2.75441*10^8*x.^12 – 5.2421*10^7*x.^10 + 6.15541*10^6 *x.^8 –
420529*x.^6 + 15083.2*x.^4 – 234.197*x.^2 + 1);
plot(x,u,x,u1),grid ;
title('W i n d o w s G T M (N = 12) a n d G T (N = 12) i n T i m e D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('T i m e (x)')
ylabel('u (x)');
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n = 131072;
F = fft(u,n);
F1 = fft(u1,n);
f = Fs*(0:(n/2))/n;
P = 20*log10(abs(F/F(1)));
P1 = 20*log10(abs(F1/F1(1)));
plot(f,P(1:n/2 + 1),f,P1(1:n/2+1)),grid
title('W i n d o w s G T M (N = 12) a n d G T (N = 12) i n F r e q u e n c y D o m a i n')
legend('G T M','G T')
xlabel('F r e q u e n c y (y)')
ylabel('F (y), d B');

ПРИЛОЖЕНИЕ 3
Результаты вычисления определенных интегралов 

для расчета параметров оконных функций (система Wolfram Alpha)
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.3039 x)^2) L_3^0.5((5.3039 x)^2))/(L_3^0.5(0)) dx =
0.152991
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(5.3039 x)^2) L_3^0.5((5.3039 x)^2))/(L_3^0.5(0)))^2 dx =
0.130915
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.3039 x)^2) L_3^0.5((5.3039 x)^2) cos(π x))/(L_3^0.5(0))
dx = 0.152713
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.53316 x)^2) L_4^0.5((4.53316 x)^2))/(L_4^0.5(0)) dx =
0.159561
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(4.53316 x)^2) L_4^0.5((4.53316 x)^2))/(L_4^0.5(0)))^2 dx
= 0.138604
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.53316 x)^2) L_4^0.5((4.53316 x)^2) cos(π x))/(L_4^0.5(0)) dx =
0.158743
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.56658 x)^2) L_5^0.5((5.56658 x)^2))/(L_5^0.5(0)) dx =
0.117523
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(5.56658 x)^2) L_5^0.5((5.56658 x)^2))/(L_5^0.5(0)))^2 dx
= 0.103945
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.56658 x)^2) L_5^0.5((5.56658 x)^2) cos(π
x))/(L_5^0.5(0)) dx = 0.117639
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.0395 x)^2) L_6^0.5((5.0395 x)^2))/(L_6^0.5(0)) dx =
0.119713
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(5.0395 x)^2) L_6^0.5((5.0395 x)^2))/(L_6^0.5(0)))^2 dx =
0.107035
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.0395 x)^2) L_6^0.5((5.0395 x)^2) cos(π x))/(L_6^0.5(0))
dx = 0.119961
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.6515 x)^2) L_7^0.5((4.6515 x)^2))/(L_7^0.5(0)) dx =
0.120908
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(4.6515 x)^2) L_7^0.5((4.6515 x)^2))/(L_7^0.5(0)))^2 dx =
0.109086
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.6515 x)^2) L_7^0.5((4.6515 x)^2) cos(π x))/(L_7^0.5(0))
dx = 0.121318
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.0985 x)^2) L_9^0.5((4.0985 x)^2))/(L_9^0.5(0)) dx =
0.12202
integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(4.0985 x)^2) L_9^0.5((4.0985 x)^2))/(L_9^0.5(0)))^2 dx =
0.111704
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(4.0985 x)^2) L_9^0.5((4.0985 x)^2) cos(π x))/(L_9^0.5(0))
dx = 0.122793
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.4106 x)^2) L_12^0.5((5.4106 x)^2))/(L_12^0.5(0)) dx =
0.0812328
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integral_(–0.5)^0.5 ((exp(–(5.4106 x)^2) L_12^0.5((5.4106 x)^2))/(L_12^0.5(0)))^2 dx =
0.0749071
integral_(–0.5)^0.5 (exp(–(5.4106 x)^2) L_12^0.5((5.4106 x)^2) cos(π
x))/(L_12^0.5(0)) dx = 0.0813022
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Для радиолокаторов с синтезированной апертурой (РСА) синтезирован зондирующий сигнал с ну-
левой зоной (НЗ) автокорреляции, представляющий собой последовательность из двух фазокодо-
манипулированных (ФКМ) импульсов, кодированных комплементарными последовательностями
двоичного D-кода. Для подавления боковых лепестков (БЛ) автокорреляционной функции (АКФ)
при рассогласовании по частоте Доплера дискреты импульсов синтезированного сигнала дополни-
тельно линейно модулированы по частоте. Проведен сравнительный анализ корреляционных ха-
рактеристик синтезированного сигнала с сигналом без модуляции дискрет и ФКМ-сигналом, коди-
рованным М-последовательностью (МП). Также проанализированы суммарные корреляционные
характеристики ансамбля сигналов, используемого в режиме синтеза апертуры РСА. Показано, что
в НЗ АКФ при рассогласовании по частоте Доплера уровень всех БЛ АКФ синтезированного сигна-
ла меньше уровня БЛ АКФ ФКМ-сигнала, кодированного МП. Суммарная АКФ ансамбля из четы-
рех сигналов имеет нулевые БЛ вдоль всей временной оси τ, а при рассогласовании по частоте в НЗ
АКФ имеет уровень БЛ меньше уровня БЛ суммарной АКФ ансамбля из четырех ФКМ-сигналов,
кодированных МП.

DOI: 10.31857/S0033849420080069

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ

Для получения высокого качества радиолока-
ционного изображения (РЛИ) в радиолокаторах с
синтезированной апертурой (РСА) и инверсных
РСА к зондирующим сигналам предъявляются
следующие требования:

– они должны быть когерентными в пределах
времени синтеза апертуры для обеспечения высо-
кого пространственного разрешения по азиму-
тальной координате;

– они должны иметь внутриимпульсную моду-
ляцию для обеспечения высокого значения средней
мощности излучения и одновременно хорошего
пространственного разрешения по координате угла
места.

В известных космических РСА дистанционно-
го зондирования Земли до настоящего времени
используются сигналы с линейно частотной мо-
дуляцией (ЛЧМ) [1–4]. Связано это с тем, что
ЛЧМ-сигналы были первыми сложными сигна-
лами, нашедшими применение в радиолокации,
и их свойства давно и подробно изучены. Сигна-
лы с фазокодовой манипуляцией (ФКМ) исполь-
зовались в качестве зондирующих в космических

РСА для получения радиолокационной карты Ве-
неры в 1983–1984 годах [4, 5]. В качестве кода для
этих сигналов использовались усеченные М-по-
следовательности (МП).

Следует отметить усиливающийся интерес
специалистов к ФКМ-сигналам [4, 6, 7]. Объяс-
няется это тем, что использование дискретного
кодирования когерентного ансамбля зондирую-
щих импульсов в РСА открывает перспективу
существенного улучшения качества РЛИ по па-
раметрам, связанным свойствами суммарных
корреляционных функций ансамбля.

В соответствии со сказанным актуальными для
РСА являются ФКМ-сигналы, имеющие нулевую
зону (НЗ) боковых лепестков (БЛ) в области цен-
трального пика автокорреляционной функции (НЗ
АКФ) [8–13]. Данные сигналы представляют со-
бой периодическую последовательность (пачку)
когерентных импульсов, кодированных (манипу-
лированных по фазе) ансамблями комплементар-
ных или ортогональных последовательностей.

В космических РСА паузы между излучением
зондирующих сигналов используются для приема
отраженных от земной поверхности эхо-сигна-
лов, т.е. чередуется передача и прием сигналов на

УДК 621.391.81;621.396.96

ТЕОРИЯ И МЕТОДЫ
ОБРАБОТКИ СИГНАЛОВ



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ИМПУЛЬСНЫЕ СИГНАЛЫ С НУЛЕВОЙ ЗОНОЙ АВТОКОРРЕЛЯЦИИ 895

одну и ту же антенну. Поэтому рассмотренные в
[8, 9] сигналы с НЗ АКФ для этой цели не подхо-
дят, так как имеют большое количество импуль-
сов в пачке.

Рассмотренные в [10, 11] сигналы с НЗ АКФ
состоят из минимального (два) количества им-
пульсов в пачке, однако при рассогласовании по
частоте Доплера имеют достаточно высокий уро-
вень БЛ АКФ. В [12, 13] рассмотрены сигналы с
НЗ АКФ, в которых для подавления БЛ АКФ при
рассогласовании по частоте Доплера использует-
ся дополнительная частотная манипуляция дис-
крет импульсов пачки по линейному закону.

Цель данной работы – синтезировать зондиру-
ющий ФКМ-сигнал с НЗ АКФ, в котором для по-
давления БЛ АКФ при рассогласовании по частоте
Доплера используется дополнительная линейная
частотная модуляция дискрет импульсов пачки.

2. ФОРМИРОВАНИЕ СИГНАЛА С НЗ АКФ
Рассмотрим радиолокационный сигнал, пред-

ставляющий собой последовательность (пачку)
из M импульсов, манипулированных по фазе ан-
самблем из M последовательностей [12, 13]. Каж-
дый импульс длительностью  состоит из N по-
дымпульсов (дискрет) длительностью .
Период следования импульсов 
где  – скважность пачки импульсов. Ан-
самбль из M последовательностей можно задать
матрицей

(1)

где  – матрица двоичного кода.
Комплексная огибающая (КО) рассматривае-

мого сигнала будет иметь вид

(2)

где   – КО n-го
дискрета импульса.

Если  и строки матри-
цы  (1) являются комплементарными после-
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довательностями, то (2) является сигналом с ну-
левой зоной БЛ АКФ  при  [9]. Такой
сигнал при  и  
был рассмотрен в [10, 11].

При  кодирующую матрицу (1) можно
записать в следующем виде [12, 13]:

(3)

где  и , 

 и  – парные последова-
тельности (пары) двоичного D-кода [11, 14];  и ,

 и  – номера смежных последовательностей

двоичного D-кода; , 
ФКМ-сигнал (2), кодированный строками

матрицы  из (3), называется когерентным до-
полнительным сигналом (КДС) [12, 13].

Таким образом, КДС является сигналом с НЗ
АКФ при , у которого КО дискрет 
каждого из двух импульсов пачки равны между
собой при , где .

На основе сказанного выше, рассмотрим КДС
с дополнительной частотной модуляцией дискрет
импульсов пачки по линейному закону (КДС-
ЛЧМ), как показано на рис. 1.

Закон изменения частоты в пределах n-го дис-
крета с учетом рис. 1 имеет вид

где  – целая часть числа z;  –
номер дискрета в импульсе КДС;  – шири-
на спектра КДС-ЛЧМ (b – база ЛЧМ-дискрета).
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Рис. 1. Закон модуляции дискрет в пределах импульса когерентного дополнительного сигнала.
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Тогда закон изменения фазы в пределах n-го
дискрета будет иметь вид

при .
Таким образом, КО (2) КДС-ЛЧМ имеет вид

(4)

где   – огибаю-
щая n-го дискрета импульса КДС-ЛЧМ;  – сим-
вол двоичного кода, определяемый по (1) и (3).

3. АНАЛИЗ КОРРЕЛЯЦИОННЫХ 
ХАРАКТЕРИСТИК КДС-ЛЧМ

Проведем сравнительный анализ корреляци-
онных характеристик КДС без модуляции дис-
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крет (далее – КДС) с корреляционными характе-
ристиками КДС-ЛЧМ. Для сравнения относитель-
ного уровня БЛ этих двух сигналов необходимо
обеспечить одинаковый уровень основных ле-
пестков их АКФ, который равен числу дискрет в
двух импульсах пачки. Рассмотрим КДС с числом
дискрет в импульсе  [12, 13] и КДС-ЛЧМ с

, имеющим две разные базы ЛЧМ-дискре-
та:  и  (далее – КДС-ЛЧМ4 и КДС-
ЛЧМ16 соответственно). Оба сигнала имеют оди-
наковую скважность . Таким образом, оба
сигнала имеют одинаковый уровень основного
лепестка АКФ, равный 512.

На рис. 2 представлены АКФ  КДС и
КДС-ЛЧМ4, а на рис. 3 – функция неопределен-
ности (ФН)  КДС-ЛЧМ4. Ширина НЗ
АКФ  [10–13].

На рис. 3  – число импульсов в пачке, а
 – период следования импульсов. Поло-

вина ширины основного лепестка сечения ФН
плоскостью   по нулевому уровню
(или ширина основного лепестка по уровню –3 дБ)
равна . Необходимо в
плоскости задержка–частота  ФН при 
и  обеспечить минимальный уровень БЛ.

В табл. 1 представлены показатели корреляци-
онных характеристик КДС, КДС-ЛЧМ4 и КДС-
ЛЧМ16 для трех сечений ФН плоскостями ,

 и . Из табл. 1 видно, что в НЗ
АКФ уровень максимального БЛ АКФ КДС-ЛЧМ4
меньше уровня максимального БЛ АКФ КДС бо-
лее чем на 6.5 дБ, а по среднеквадратическому
уровню БЛ – более чем на 6 дБ. Также видно, что в
НЗ АКФ максимальный и среднеквадратический
уровни БЛ АКФ КДС-ЛЧМ16 меньше соответству-
ющих уровней БЛ АКФ КДС приблизительно на

256N =
256N =

4b = 16b =

2q =

( )R τ

( ),R Fτ
( )0 1Z NT q= −

2M =
0T qNT=

0τ = ( )0,R F

( ) ( )01 1F MT qMNTΔ = =
( ),Fτ Zτ <

F F< Δ

0F =
0.3F F= Δ 0.5F F= Δ

Рис. 2. АКФ КДС и КДС-ЛЧМ.
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12 дБ. Кроме того, вне НЗ АКФ среднеквадратиче-
ский уровень БЛ АКФ КДС-ЛЧМ4 и КДС-ЛЧМ16
меньше среднеквадратического уровня БЛ АКФ
КДС более чем на 6 дБ и приблизительно на 12 дБ
соответственно. Отсюда следует, что выигрыш по
уровню БЛ у КДС-ЛЧМ перед КДС без модуля-
ции дискрет есть уже при малой базе b ЛЧМ-дис-
крета. При увеличении базы ЛЧМ-дискрета уро-
вень БЛ АКФ КДС-ЛЧМ уменьшается.

Известно [8, 15], что оптимальными дискрет-
ными сигналами, т.е. сигналами с минимальным
уровнем максимального БЛ АКФ, являются шу-
моподобные сигналы. Наиболее известным и ча-
сто используемым примером таких сигналов яв-
ляется усеченная М-последовательность, относи-
тельный уровень максимального БЛ АКФ
которой равен приблизительно , где  –
период М-последовательности.

Проведем также сравнительный анализ корре-
ляционных характеристик рассмотренных КДС c

М1 N МN

ФКМ-сигналом, манипулированным по фазе М-
последовательностью (далее – МП) с периодом

 [12, 13]. Для выравнивания уровней ос-
новных лепестков АКФ КДС и МП добавим к ее
периоду один элемент со смежного периода, т.е.
число дискрет в импульсе МП .

В табл. 1 также представлены показатели кор-
реляционных характеристик рассматриваемой
МП для трех сечений ФН плоскостями ,

 и , а на рис. 4 изображены
НЗ АКФ для рассмотренных сигналов КДС и
КДС-ЛЧМ4, а также часть АКФ МП при рассо-
гласовании по частоте . Из рис. 4 и
табл. 1 следует, что при рассогласовании по ча-
стоте на  и  в НЗ АКФ макси-
мальный и среднеквадратический уровни БЛ
АКФ КДС-ЛЧМ4 меньше соответствующих уров-
ней БЛ АКФ МП. Результаты моделирования по-
казали справедливость данного результата при

.

М 511N =

М 1 512N N= + =

0F =
0.3F F= Δ 0.5F F= Δ

0.3F F= Δ

0.3F F= Δ 0.5F F= Δ

F F< Δ

Таблица 1. Показатели корреляционных характеристик КДС, КДС-ЛЧМ и МП

Примечание:  и  – относительные уровни максимальных БЛ АКФ вне и в НЗ АКФ соответственно,  и  – от-
носительные среднеквадратические уровни БЛ АКФ вне и в НЗ АКФ соответственно.

Тип сигнала

Показатели корреляционных характеристик (в дБ)
при разных F

0 0.3ΔF 0.5ΔF

КДС –23.8 –23.8 –23.8

МП –27.3 –27.8 –25.2

КДС-ЛЧМ4 –26.3 –26.3 –26.4

КДС-ЛЧМ16 –32.3 –30.7 –26.4

КДС –34.9 –34.8 –34.7

МП –35.2 –33.8 –32.4

КДС-ЛЧМ4 –41.2 –41.1 –41.0

КДС-ЛЧМ16 –47.0 –46.9 –46.8

КДС –330 –24.7 –20.8

КДС-ЛЧМ4 –329 –31.5 –27.7

КДС-ЛЧМ16 –327 –36.6 –32.8

КДС –343 –38.6 –34.7

КДС-ЛЧМ4 –349 –44.9 –41.0

КДС-ЛЧМ16 –353 –50.7 –46.7

максR

сквR

максzR

сквzR

максR максzR сквR сквzR
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4. СРАВНИТЕЛЬНЫЙ АНАЛИЗ 
СУММАРНЫХ АКФ АНСАМБЛЯ КДС-ЛЧМ 

И ЦИКЛИЧЕСКОГО АНСАМБЛЯ МП

Как уже было отмечено выше, в космических
РСА в качестве зондирующих сигналов использо-
вались ФКМ-сигналы, манипулированные по
фазе усеченными МП. При этом в смежных цик-
лах зондирования для максимального подавле-
ния БЛ суммарной АКФ в зависимости от необ-
ходимого времени синтеза апертуры и других па-
раметров РСА использовались МП с различными
порождающими полиномами и/или различными
циклическими сдвигами [4, 5].

Максимальное подавление БЛ суммарной
АКФ ансамбля МП достигается при использова-
нии полного циклического ансамбля МП с чис-
лом дискрет в импульсе, равном ее периоду, т.е.
при . При этом смежные МП сдвинуты
между собой на один элемент, а число МП в ан-
самбле равно N. Тогда для суммарной АКФ пол-
ного циклического ансамбля из N МП длиной в
один период можно записать:

(5)

где  – ненормированная АКФ i-й МП.
Расписав выражение для АКФ каждой из

N МП и просуммировав их согласно (5), обнару-
жим, что

(6)

где  – апериодическая АКФ те-
кущего участка МП длиной в один период;

 – апериодическая АКФ
смежного с правой стороны участка МП.

МN N=

1
; 0,1,..., 1,

N
i

m m
i

r r m N+

=
= = −

i
mr

( ) ( ),m m N mr N m r r+
−= − +

1

N m
m n n mn

r a a
−

+=
= 

1

m
N m n n N mn

r a a− + −=
= 

Известно [15], что сумма в (6) определяет пе-
риодическую АКФ МП с периодом , т.е.

, где

Также известно, что для МП  при
.

Таким образом, из (6) получим, что

откуда нормированная суммарная АКФ полного
циклического ансамбля МП равна:

(7)

Так как используемое число МП в цикличе-
ском ансамбле зависит от необходимого времени
синтеза апертуры и других параметров РСА и ча-
ще всего в циклическом ансамбле применяется
намного меньшее число МП, чем в полном цик-
лическом ансамбле, то уровень БЛ суммарной
АКФ полного циклического ансамбля МП мож-
но считать минимальным предельно достижи-
мым. Чем меньше МП содержит циклический ан-
самбль, тем выше уровень БЛ имеет суммарная
АКФ. Будем считать циклическим ансамблем с
максимальным уровнем БЛ суммарной АКФ ан-
самбль, состоящий из четырех МП, сдвинутых
между собой на 128 элементов.

В табл. 2 представлены показатели суммарных
АКФ полного циклического ансамбля из 511 МП
и циклического ансамбля из четырех МП для трех
сечений ФН плоскостями ,  и

. Из табл. 2 видно, что уровень макси-

МN N=
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m N m mr r r−+ =

1
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Рис. 4. Нулевая зона АКФ КДС, КДС-ЛЧМ и АКФ МП при .
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мального БЛ суммарной АКФ полного цикличе-
ского ансамбля меньше уровня максимального
БЛ циклического ансамбля из четырех МП более
чем на 15.5 дБ, а по среднеквадратическому уров-
ню БЛ – более чем на 12 дБ.

Далее рассмотрим показатели суммарной
АКФ ансамбля КДС-ЛЧМ. Согласно (3) всего
имеется  КДС, образованных из смеж-
ных пар двоичного D-кода порядка k [12] и обра-
зующих полный ансамбль КДС с числом дискрет
в импульсе .

Результаты моделирования показали, что сум-
марная АКФ ансамбля из четырех КДС (с моду-

2 2kN =

12kN +=

ляцией и без модуляции дискрета) с соседними
номерами в полном ансамбле имеет нулевые БЛ
вдоль всей временной оси τ АКФ. При этом но-
мер ансамбля j из четырех КДС с числом дискрет
в импульсе  связан с номером КДС i в
полном ансамбле из  сигналов следующим
выражением:

(8)

На рис. 5 и 6 изображены соответственно сум-
марная АКФ  и суммарная ФН  пер-
вого ансамбля (j = 1) из четырех КДС-ЛЧМ с

12kN +=
2N

21 1; 1,2,...,2 ; 1,2,...,2 .
4

k kij i j −− = + = =
  

( )RΣ τ ( ),R FΣ τ

Таблица 2. Показатели суммарных АКФ ансамблей из 511 МП, четырех МП и четырех КДС-ЛЧМ

Примечание:  и  – относительный уровень максимального БЛ суммарной АКФ и относительный среднеквад-
ратический уровень БЛ суммарной АКФ в НЗ АКФ соответственно.

Тип ансамбля сигналов
Показатели суммарных АКФ (в дБ) при разных F

0 0.3ΔF 0.5ΔF

4 МП –38.6 –39.9 –39.8
511 МП –54.2 –55.5 –58.1
КДС-ЛЧМ4 –324 –30.7 –26.4

4 МП –46.7 –46.7 –46.6
511 МП –58.9 –59.7 –61.1
КДС-ЛЧМ4 –348 –57.3 –52.9

КДС-ЛЧМ4 –327 –43.5 –35.4

КДС-ЛЧМ4 –345 –67.0 –59.3

максRΣ

сквRΣ

максzRΣ

сквzRΣ

максzRΣ сквzRΣ

Рис. 5. Суммарная автокорреляционная функция ансамбля из четырех КДС-ЛЧМ.
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числом дискрет в импульсе  и базой
ЛЧМ-дискрета  (КДС-ЛЧМ4). Скважность

В табл. 2 также представлены показатели сум-
марной АКФ рассматриваемого ансамбля из че-
тырех КДС-ЛЧМ4 для трех сечений ФН плоско-
стями ,  и , а на рис. 7
изображены суммарные АКФ ансамбля из четы-
рех КДС-ЛЧМ4, циклического ансамбля из четы-
рех МП и полного циклического ансамбля из 511
МП при рассогласовании по частоте .

Из рис. 7 и табл. 2 следует, что при рассогласо-
вании по частоте на  в НЗ АКФ макси-
мальный и среднеквадратический уровни БЛ
суммарной АКФ ансамбля из четырех КДС-
ЛЧМ4 меньше соответствующих уровней БЛ сум-
марной АКФ циклического ансамбля из четырех
МП. Результаты моделирования показали спра-
ведливость данного результата при .
Также результаты моделирования показали, что
суммарные корреляционные характеристики ан-
самбля из четырех КДС-ЛЧМ не зависят от базы
b ЛЧМ-дискрета, т.е. показатели его суммарной

256N =
4b =

2.q =

0F = 0.3F F= Δ 0.5F F= Δ

0.3F F= Δ

0.3F F= Δ

0.35F F< Δ

АКФ при различных базах ЛЧМ-дискрета будут
приблизительно одинаковыми.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ
В работе рассмотрены пачечные зондирующие

ФКМ-сигналы, имеющие нулевую зону автокор-
реляции (НЗ АКФ) и названные когерентными
дополнительными сигналами. Проведено обос-
нование наличия у таких сигналов НЗ АКФ и по-
лучены требования к кодирующей матрице. Так
как НЗ АКФ существует у КДС только при нуле-
вом рассогласовании по частоте Доплера, а также
при рассогласовании по частоте в НЗ АКФ появ-
ляются боковые лепестки достаточно высокого
уровня, то для их возможного подавления рас-
смотрены КДС с дополнительной частотной мо-
дуляцией дискрет импульсов пачки по линейно-
му закону (КДС-ЛЧМ).

Проведен сравнительный анализ корреляци-
онных характеристик КДС-ЛЧМ с различной ба-
зой ЛЧМ-дискрета и КДС без модуляции дискрет
при рассогласовании по частоте Доплера. Анализ
показал, что выигрыш по уровню БЛ у КДС-ЛЧМ
перед КДС без модуляции дискрет есть уже при
малых базах ЛЧМ-дискрета. При базе ЛЧМ-дис-
крета, равной четырем, уровень максимального
БЛ АКФ КДС-ЛЧМ меньше уровня максималь-
ного БЛ АКФ КДС без модуляции дискрет более
чем на 6.5 дБ, а по среднеквадратическому уров-
ню БЛ – более чем на 6 дБ. При увеличении базы
ЛЧМ-дискрета уровень БЛ АКФ КДС-ЛЧМ
уменьшается.

Также проведен сравнительный анализ корре-
ляционных характеристик КДС-ЛЧМ с ФКМ-
сигналом, манипулированным по фазе усеченной
М-последовательностью и имеющим одинаковое
число дискрет в импульсе с числом дискрет в двух
импульсах пачки КДС. Анализ показал, что при

Рис. 6. Суммарная функция неопределенности ан-
самбля из четырех КДС-ЛЧМ.
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Рис. 7. Суммарные автокорреляционные функции ансамблей из четырех КДС-ЛЧМ, четырех МП и 511 МП при
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рассогласовании по частоте Доплера в НЗ АКФ
максимальный и среднеквадратический уровни
БЛ АКФ КДС-ЛЧМ с базой ЛЧМ-дискрета, рав-
ной четырем, меньше соответствующих уровней
БЛ АКФ МП.

Проведен также сравнительный анализ сум-
марных АКФ ансамбля КДС-ЛЧМ и циклическо-
го ансамбля МП при рассогласовании по частоте
Доплера. Анализ показал, что суммарная АКФ
ансамбля из четырех КДС (с модуляцией и без
модуляции дискрета) с соседними номерами в
полном ансамбле имеет нулевые БЛ вдоль всей
временной оси τ АКФ, а при рассогласовании по
частоте в НЗ АКФ максимальный и среднеквад-
ратический уровни БЛ суммарной АКФ ансамбля
из четырех КДС-ЛЧМ меньше соответствующих
уровней БЛ суммарной АКФ циклического ан-
самбля из четырех МП.
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ВВЕДЕНИЕ

С начала 2000 годов, после принятия нацио-
нальных спектральных масок по нелицензиро-
ванному использованию сверхширокополосных
(СШП) сигналов в беспроводной связи1, 2, 3, ос-
новные интересы исследователей и разработчиков
были сосредоточены на изучении систем персо-
нальной связи, радиус действия которых достигает
30…40 м (системы малого радиуса действия) [1–3].
Между тем имеется целый ряд задач, для которых
представляет интерес использование средств
СШП-связи на расстояниях до 100 м и более. В
частности, большое внимание этому вопросу уде-
ляется в связи с проблемой измерения расстоя-
ний с большой точностью и создания средств по-
зиционирования на этой основе4, 5. Имеется и ряд
собственно коммуникационных задач, где при-
менение средств СШП-связи представляет зна-
чительный интерес: например, создание локаль-

ной инфокоммуникационной структуры для ма-
лых населенных пунктов [4].

При создании таких средств связи возникает
ряд новых вопросов как по техническим характе-
ристикам приемопередающих устройств и их реа-
лизации, так и по условиям применения.

В данной работе эти вопросы изучаются при-
менительно к прямохаотическим средствам
СШП-связи [5–7].

1. ФАКТОРЫ, ОПРЕДЕЛЯЮЩИЕ 
ДАЛЬНОСТЬ ДЕЙСТВИЯ 
ПРЯМОХАОТИЧЕСКИХ

СШП-ПРИЕМОПЕРЕДАТЧИКОВ
При переходе от приемопередатчиков прямо-

хаотической связи малого радиуса действия с
дальностью работы до 30…40 м к средствам с
дальностью, характерной для локальных средств
беспроводной связи (с дальностью до 100…200 м),
должен быть учтен ряд факторов, определяющих
диапазон расстояний работоспособности линии
связи, в том числе:

– мощность передатчика;
– чувствительность приемника;
– направленность антенн:
– база хаотических радиоимпульсов;
– наличие многолучевого распространения

(межсимвольная интерференция).
Вероятность ошибки на 1 бит при приеме

определяется отношением энергии сигнала на 1 бит

1 Решение Федеральной комиссии по связи (FCC) США
№ FCC 02-48 от 14/02/2002.

2 Решение ГКРЧ № 09-05-02 от 15 декабря 2009 г.
3 Standardisation mandate forwarded to CEN/CENELEC/ETSI

for harmonised standards covering ultra-wideband equipment.
European Commission. TCAM Secretariat. Brussels, 19 April
2007.

4 Zebra UWB Tag Portfolio Spec Sheet // https://www.zebra.com/
content/dam/zebra_new_ia/en-us/solutions-verticals/product/lo-
cation_solutions/zebra-ultra-wideband/uwb-tag/spec-sheet/uwb-
tag-spec-sheet-en-us.pdf.

5 Decawave DWM1000 Module // https://www.decawave.com/
product/dwm1000-module/.

УДК 621.391,621.396
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информации к спектральной плотности шума
Eб/N0 на входе приемника, которое для свободно-
го пространства рассчитывается по формуле [8]

(1)

или в логарифмическом масштабе

(2)

где Pпер – мощность излучения передатчика; Tб –
длительность бита; Gпер, Gпр – усиление антенн
передатчика и приемника; L = 4πR2 потери в ка-
нале связи, N0 = kT – мощность теплового шума
входных цепей приемника, NФ – шум-фактор
приемника, I – потери на реализацию.

Из (1) следует, что дальность передачи в сво-
бодном пространстве

(3)

прямо пропорциональна корню квадратному из
излучаемой мощности, длине бита, коэффициен-
там усиления передающей и приемной антенн, и
обратно пропорциональна корню квадратному из
произведения (Eб/N0) на коэффициент шума
приемника, спектральной плотности шума и по-
терям на реализацию.

Обозначим через (Eб/N0)тр минимальное зна-
чение (Eб/N0) для получения требуемой вероят-
ности ошибок и через (Eб/N0)пр реальное (приня-
тое) значение для (Eб/N0). Разница между этими
величинами дает энергетический резерв линии
связи между передатчиком и приемником.

Рассмотрим основные факторы, влияющие на
дальность передачи. Первым таким фактором яв-
ляется база сигнала. Пусть B – база хаотического
радиоимпульса B = 2FTи, где F – полоса частот ха-
отического радиоимпульса и Tи – его длитель-
ность [9–11].

Увеличение B позволяет при фиксированной
мощности генератора хаоса увеличить излучае-
мую энергию, приходящуюся на 1 бит, и тем са-
мым повысить предельную дальность передачи.
Однако в прямохаотических средствах связи веро-
ятность ошибки зависит не только от (Eб/N0), но и
от базы сигнала. Это – свойство энергетического
приема [12], которое является также характерным
для радиометрических систем [13]. Асимптотиче-
ское значение (Eб/N0)тр при больших базах сигна-
ла пропорционально корню квадратному из базы
сигнала, т.е. (Eб/N0)тр ~ B1/2. Поэтому, хотя с уве-
личением базы сигнала энергия принимаемого
бита растет пропорционально B1/2 при фиксиро-
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ванной мощности передатчика, дальность дей-
ствия устройства растет медленнее – пропорцио-
нально B1/4.

Из (3) следует, что повышение мощности из-
лучения – прямой способ увеличения дальности
действия передатчика, к тому же зачастую наибо-
лее простой в реализации.

Вторым фактором, влияющим на дальность свя-
зи, является чувствительность приемника. Она за-
висит от полосы принимаемого сигнала, метода мо-
дуляции и демодуляции, температуры приемника и
качества входных малошумящих усилителей, харак-
теризуемого коэффициентом шума NФ.

Суммируя сказанное выше, отметим, что ос-
новные факторы – мощность, база сигнала, ко-
эффициенты усиления антенн передатчика Gпер и
приемника Gпр – сказываются соответственно на
дальности передачи D следующим образом:

В табл. 1 представлены расчеты бюджета кана-
лов для приемопередатчика типа ППС-4* (при
скорости передачи Rб = 6 Мбит/с) и ППС повы-
шенной дальности (при скорости передачи Rб =
= 1.5 Мбит/с) и соответствующие итоговые зна-
чения энергетического резерва.

2. ПРИЕМОПЕРЕДАТЧИКИ
ПОВЫШЕННОЙ ДАЛЬНОСТИ

Рассмотрим приемопередатчики с повышенной
дальностью действия, созданные в рамках НИР
“Калинка” [4]. При их разработке за основу были
взяты СШП-приемопередатчики типа ППС-4*
[11, 12] с дальностью действия до 30 м (см. табл. 1).

В новых устройствах мощность излучаемого
сигнала была увеличена до 100 мВт (в импульсе),
а чувствительность приемника по отношению к
приемникам устройств ППС-4* повышена на 4 дБ.

Передатчик устройства (рис. 1) включает в себя
генератор хаоса 1, формирующий поток хаотиче-
ских радиоимпульсов, модулятор 2, выходной уси-
литель 3, переключатель передатчик-приемник 4,
антенну 5 и цифровой блок 6, который осуществ-
ляет преобразование цифрового потока бит в ви-
деоимпульсы, подаваемые на вход модулятора.
Приемник устройства состоит из антенны, цифро-
вого блока и переключателя (общих с передатчи-
ком), малошумящего усилителя 7; детектора огиба-
ющей 8 на основе логарифмического детектора,
преобразующего микроволновые колебания в
импульсы огибающей с амплитудой, пропорцио-
нальной логарифму мощности принимаемого ра-
диосигнала. Цифровой блок преобразует после-
довательность импульсов огибающей в набор
цифровых отсчетов, декодируемый в последова-
тельность бит.

( )1 21 2 1 4
пер пр~ , ~ , ~ .D P D B D G G
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Конструктивно приемопередатчики были раз-
работаны в двух вариантах: с горизонтальным
расположением платы и вертикальной внешней
антенной (рис. 2а) и с вертикальным расположе-
нием платы и антенны (рис. 2б). Первый вариант
более компактный, плата для него может быть
расположена в стандартном покупном корпусе,
приемопередатчик второго типа размешается в
специально разработанном корпусе и более при-
способлен для работы в условиях реальной среды.
В обоих вариантах приемопередатчиков исполь-
зуются внешне подключаемые антенны, что обес-
печивает определенную гибкость в обеспечении
необходимого коэффициента усиления.

Ниже приведены расчетные характеристики
прямохаотического приемопередатчика:

3. МНОГОЛУЧЕВОЕ РАСПРОСТРАНЕНИЕ

С энергетической точки зрения разработан-
ные приемопередатчики должны обеспечивать
дальность работы более 100 м в свободном про-
странстве. Эта характеристика была эксперимен-
тально подтверждена с помощью измерений на
стенде с эквивалентным затуханием сигнала. Од-
нако реальные трассы даже при наличии прямой
видимости демонстрируют достаточно интенсив-
ную многолучевость. Это характерно как для
СШП-систем малого радиуса действия, так, как
оказалось в процессе измерений, и для систем с
повышенной дальностью, даже в условиях откры-
той местности.

Для борьбы с многолучевостью в прямохаотиче-
ских средствах СШП-связи малого радиуса дей-
ствия используются защитные интервалы. Длитель-

Дальность связи в свободном
пространстве, м

до 200

Физическая скорость, Мбит/с 6.0 (12.0)
Пиковая мощность излучения, дБм 20
Усиление антенны, дБ 0 (3)
Чувствительность приемника, дБм –81

Таблица 1. Бюджет канала связи

Параметр Приемопередатчик
типа ППС-4*

Приемопередатчик
с повышенной дальностью

Rб 6.0 Мбит/с 1.5 Мбит/с
Pпер 7 дБм 14 дБм
Gпер 0 дБ 0 дБ (3 дБ)
Fср 4.0 ГГц 4.0 ГГц
L1 = 20lg10(4πfср/c) 44.0 дБ 44.0 дБ
L2 = 20lg10(D) 29.54 дБ при d = 30 м 40.0 дБ при d = 100 м

46.0 дБ при d = 200 м
Gпр 0 дБ 0 дБ (3 дБ)
Pпр= Pпер + Gпер+ Gпр– L1– L2 –67.0 дБм –70.0 дБм
N = –174 + 10lg(Rб) –106 дБм –112 дБм
NФ 7 дБ 7 дБ
Pш = N + NФ –99 дБм –105 дБм
Минимальное значение Eб/N0 17 дБм 19 дБм
I 5 дБ 5 дБ
Энергетический резерв канала связи 
(M = Pпр – Pш – Eб/N0 – I)

10 дБ 11 дБ

Предлагаемая минимальная чувствительность
приемника

–77 дБм –81 дБм

Рис. 1. Структура прямохаотического приемопере-
датчика: 1 – генератор хаоса, формирующий поток
хаотических радиоимпульсов, 2 – модулятор, 3 – уси-
литель, 4 – переключатель передача/прием (ключ),
5 – антенна, 6 – цифровой блок, 7 – малошумящий
усилитель, 8 – детектор огибающей.

Вход

Выход

5
4

78

31

2
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ность этих интервалов согласуется с характерны-
ми временами запаздывания для многолучевых
каналов. Согласно моделям распространения, ха-
рактерное время запаздывания для персональных
систем связи укладывается в диапазон 30…40 нс.
Исходя из соображений подобия можно ожидать,
что в системах повышенной дальности характер-
ное время запаздывания будет расти пропорцио-
нально планируемой дальности связи, поэтому
при увеличении дальности до 100 м оно составит
величину порядка 100 нс, и при дальности 200 м –
около 200 нс. Это означает, что с учетом запаса за-
щитный интервал в этих случаях должен состав-
лять не менее 150 и 300 нс соответственно. При
скважности 2 это соответствует максимальным
скоростям передачи 3.0 и 1.5 Мбит/с.

Данная ситуация схематично представлена на
рис. 3, где изображены два эллипса вокруг трассы
распространения сигнала между передатчиком 1 и
приемником 2. Сумма длин путей от передатчика к
приемнику для каждого из эллипсов постоянна.
Кривая каждого эллипса соответствует точкам
однократного переотражения сигнала, излучаемого
передатчиком. Время прохождения сигнала от пере-
датчика к приемнику при однократном переотраже-
нии определяется по выражению Тп = Тр + Тз, где
Tр – время распространения между передатчиком
и приемником по каналу с прямой видимостью,
Тз – время запаздывания. Внутренний эллипс со-
ответствует времени распространения непрямых
лучей Tп ~ 1.5Tр при однократном переотраже-
нии, внешний эллипс соответствует времени рас-
пространения непрямых лучей Tп ~ 2.0Tр.

Эти соотношения наряду с энергетическими
соотношениями, представленными в разд. 2, огра-
ничивают дальность работы СШП линии связи.

Для пиковой мощности передатчиков 100 мВт
и скважностей 2 и 4 оценки максимально воз-
можных скоростей передачи от дальности могут
быть получены из рис. 4а и 4б соответственно.
Ограничивающие факторы – энергетический по-
тенциал линии связи с учетом уменьшения эффек-
тивности использования принимаемой энергии
импульса при увеличении длины импульса и харак-
терное время запаздывания непрямых лучей.

На рис. 4а приведены результаты расчетов для
передачи со скважностью 2 и, соответственно, сред-
ней мощностью 25 мВт. Линия 1 определяет ограни-
чение по скорости, если в качестве критерия берется

Рис. 2. Внешний вид приемопередатчиков: без корпуса с антенной, перпендикулярной плоскости платы (а) и в кор-
пусе, антенна расположена вдоль печатной платы (б).

(а) (б)

Рис. 3. Эллипсы, определяющие время распростране-
ния сигнала передатчика при однократном переотра-
жении.

Tp

Tp + T3

21
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запаздывание, соответствующее однократному ми-
нимальному запаздыванию в соответствии с моде-
лью запаздывания сигнала, которое пропорцио-
нально времени распространения прямого сигнала
(см. рис. 3, внутренний эллипс; коэффициент за-
паздывания ~1.5 относительно времени распро-
странения прямого сигнала). Линия 2 определяет
ограничение на скорость, если в качестве критерия
берется запаздывание, соответствующее двойному
максимальному запаздыванию в упомянутой моде-
ли (см. рис. 3, внешний эллипс; коэффициент за-
паздывания ~2.0 по отношению ко времени рас-
пространения прямого сигнала).

Практически реализуемая из-за наличия мно-
голучевого распространения максимальная ско-
рость передачи лежит в полосе между этими ли-
ниями.

Линии 3 и 4 определяют энергетические огра-
ничения на скорость передачи как функции даль-
ности в случаях, когда в передатчике и приемнике
используются антенны с Gпер = Gпр = 0 дБ и Gпер =
= Gпр = 3 дБ соответственно. Линии 1 и 2 расположе-
ны на рисунке ниже линий 3 и 4 вплоть до дально-

стей 200…1000 м, и поэтому именно многолучевое
распространение на этих расстояниях лимитирует
максимальную скорость передачи. Например,
при дальности 100 м максимальная скорость мо-
жет составлять 1.3…2.0 Мбит/с, а при дальности
200 м – примерно 0.6…1.0 Мбит/с.

Поскольку энергетический потенциал не яв-
ляется ограничивающим фактором можно попы-
таться увеличить дальность передачи за счет уве-
личения скважности.

На рис. 4б приведена структура ограничиваю-
щих линий для передачи со скважностью 4 и пико-
вой мощностью в импульсе 100 мВт (отметим, что
средняя мощность в этом случае равна 12.5 мВт, т.е.
в два раза ниже по сравнению с передачей при
скважности 2). Структура линий та же, что и в
случае передачи со скважностью 2. Однако теперь
при Gпер = Gпр = 0 дБ ограничивающим фактором
при дальности d > 150 м является энергетический
потенциал линии связи. Максимальная скорость
передачи на расстоянии 150 м составляет 2 Мбит/с.
Для этих же антенн возможно увеличение даль-
ности до 200 м, однако при уменьшении скорости
передачи до 1.0 Мбит/с (линия 3).

Эта скорость может быть увеличена вдвое, до
1.5…3.0 Мбит/с, за счет увеличения коэффициен-
та усиления антенн до 3 дБ (линия 4). При этом
лимитирующим фактором снова начинает высту-
пать многолучевое распространение.

4. ДИНАМИЧЕСКИЙ ДИАПАЗОН
И АДАПТИВНЫЕ ПОРОГИ

Динамический диапазон работы приемника
прямохаотической системы обеспечивается широ-
ким динамическим диапазоном логарифмического
детектора (до 55 дБ), применяемого в качестве чув-
ствительного элемента. Такого динамического диа-
пазона в целом хватает для приемопередатчиков
персональной связи. При изменении расстояний
от 1 м до 30 м в свободном пространстве диапазон
изменения мощности принимаемого сигнала ле-
жит в пределах 30 дБ. Однако ситуация может из-
мениться, если требуемая дальность связи состав-
ляет 100…200 и более метров. В этом случае диапа-
зон изменения мощности принимаемого сигнала
при изменении расстояния от 1…2 м до 100…200 м
составит уже 40…46 дБ, что может быть критично
для работы линии связи при наличии дополни-
тельных возмущающих факторов.

Поэтому для повышения устойчивости работы
системы передачи во всем диапазоне изменения
дальностей была разработана адаптивная настройка
порога приемника, реализуемая программным
образом.

Пусть канал связи несимметричен: условно
один приемопередатчик представляет собой ба-
зовую станцию (БС), а второй – сенсорный узел

Рис. 4. Зависимости для оценки максимальной ско-
рости передачи данных от дальности при скважности
2 (а) и 4 (б).
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(СУ). Базовая станция осуществляет запросы на
передачу, а основной поток данных идет в на-
правлении сенсорный узел – базовая станция.
Таким образом, первая задача БС заключается в
побудке СУ, после чего он начинает передачу. В
связи с такой конфигурацией критической явля-
ется устойчивость работы приемника БС. В нем и
реализована адаптивная настройка порога.

Адаптивная настройка порога на БС реализо-
вана для двух процессов: при инициализации се-
ти (первый этап) и при приеме данных от сенсор-
ного узла (второй этап).

При инициализации сети алгоритм выбора по-
рога действует следующим образом (рис. 5). В
файле программы задается массив из K порого-
вых значений (p1…pk) для приемника БС. Вначале
осуществляется проверка статуса устройства
(проинициализировано оно или нет, блок 2). В
случае, если устройство оказалась проинициали-
зированным (например, из-за ранее прошедшей
операции инициализации), работа алгоритма
инициализации заканчивается (блок 6) и проис-
ходит переход к следующему этапу. В противном
случае выставляется значение порога p1 из списка
пороговых значений (блок 3). Далее осуществля-
ется проверка превышения максимального числа
инициализаций K (блок 4). Если превышения
нет, то запускается процесс инициализации сети
(блок 5): БС посылает СУ серию пакетов побудки,
и в случае принятия СУ хотя бы одного пакета-за-
проса сенсорное устройство посылает базовой

станции ответный пакет, принятие которого БС
означает обнаружение устройства и его успеш-
ную инициализацию. Если ни один пакет-запрос
не принят, то процесс возвращается в блок 3, где
выставляется следующее значение порога. Алго-
ритм инициализации заканчивает свою работу
либо в случае обнаружения устройства, либо при
превышения максимального числа попыток ини-
циализации.

После инициализации, при приеме базовой
станцией первого пакета с данными от сенсорно-
го узла начинает работать алгоритм адаптивной
настройки порога второго этапа (рис. 6). Для по-
лучения первого пакета с данными используется
порог, полученный в конце инициализации сети.

Алгоритм второго этапа имеет две фазы рабо-
ты: грубая настройка и точная настройка. Это
сделано для снижения общего времени работы
алгоритма, а также для того чтобы БС не работала
длительное время со значениями порогов, на ко-
торых невозможна передача данных.

При грубой и точной настройке используется
одна и та же процедура адаптации, отличия состо-

Рис. 5. Блок-схема алгоритма инициализации сети:
1 – начало работы алгоритма; 2 – проверка статуса
СУ; 3 – изменение порога; 4 – проверка превышения
количества инициализаций; 5 – инициализация сети;
6 – окончание работы алгоритма.
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Рис. 6. Блок-схема автоматического подбора порога в
режиме передачи данных: 1 – начало работы алгорит-
ма; 2 – прием первого пакета из эфира; 3 – запуск
таймера на подсчет времени Tн для СУ; 4 – таймер на
подсчет BER; 5 – сохранение значения BER для по-
рога Pi; 6 – проверка наличия неиспользованных по-
рогов; 7 – установление на БС порога с минималь-
ным BER; 8 – выставление следующего значения по-
рога на БС; 9 – обновление на БС информации о BER
от СУ; 10 – прием пакета из эфира; 11 – окончание
работы алгоритма.
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ят лишь в значениях порогов для БС. При грубой
настройке используется система эквидистантных
М порогов. В общем случае M ≠ K. Из M значений
порога процедура выбирает тот, которому соот-
ветствует минимальное значение вероятности
ошибки на 1 бит (Bit Error Ratio, BER) при прие-
ме. Далее осуществляется переход к точной на-
стройке порога, где BER минимизируется ло-
кально в окрестности выбранного при грубой на-
стройке значения порога.

Сам алгоритм работает следующим образом.
При приеме пакета с данными от СУ (блок 2) за-
пускается таймер на время Tн (блок 3), необходи-
мый для регистрации временного интервала, в те-
чении которого накапливается статистика о BER
для узла сети (блок 9, 10). После окончания ин-
тервала Tн сохраняется итоговое значение BER
для текущего порога pi на БС (блоки 4, 5). Далее в
случае, если имеются пороги, для которых еще не
проходила проверка BER (условие в блоке 6), осу-
ществляется смена порога на БС на следующее
значение pi + 1 в соответствии со значениями по-
рогов, соответствующими фазе работы алгоритма
(блок 8). Далее вновь запускается процесс набора
статистики для нового порога БС. После получе-
ния BER для последнего значения порога проис-
ходит выбор лучшего из порогов по критерию ми-
нимального значения BER (блок 7) и алгоритм за-
вершает работу (блок 11).

5. ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ 
ИССЛЕДОВАНИЯ

Предварительные исследования показали, что
для полномасштабных измерений для расстоя-
ний 100 и более метров крайне желательно иметь
полигон закрытого типа (помещение) для обеспе-
чения независимости от климатических условий.
После рассмотрения и многочисленных проб бы-
ло принято решение использовать для этих целей
здание Технопарка в Сколково. Это сооружение

(рис. 7, 8а) имеет в длину более 300 м, ширину бо-
лее 50 м с прямой видимостью практически на
всю длину и высоту более 20 м.

В ходе испытаний использовалось следующее
оборудование: сенсорное устройство (СУ) с при-
емопередатчиком повышенной дальности, базо-
вая станция с приемопередатчиком повышенной
дальности, ноутбук с программным обеспечени-
ем для управления системой связи, лазерный
дальномер, стандартные антенны и антенны с
двойным коэффициентом усиления (см. рис. 2).

Было проведено две серии экспериментов. В
первой серии был использован только алгоритм
адаптации порога второго этапа. Точки располо-
жения 1…10 базовой станции в экспериментах
показаны на рис. 7. Выходное напряжение лога-
рифмического детектора могло меняться от 0 до
3.3 В. Этому диапазону изменения напряжений на
выходе микроконтроллера приемника БС соответ-
ствовал диапазон изменения цифровых значений
от 0 до 255, среди которых и выбирался порог.

Для проведения измерений было установлено
СУ в торце вестибюля здания (рис. 8б). Первона-
чально БС была установлена в точке 1 (см. рис. 7)
на расстоянии 38 м от СУ при наличии прямой
видимости между устройствами. Использовались
антенны первого типа. Ниже приведены резуль-
таты автоматического выбора порога в ходе пере-
дачи данных для этого эксперимента:

Всего в первой группе были произведены изме-
рения для 10 точек расположения базовой станции
на расстояниях от 38 до 210 м (рис. 8в, 8г). В экспери-
ментах на расстояниях до 150 м использовали антен-
ны первого типа (Gпер = Gпр = 0 дБ), а на расстояни-
ях больше 150 м – антенны второго типа (Gпер =

Порог 145 155 165 154
BER, % – 0 – 0

Рис. 7. Расположение БС в ходе проведения экспериментов последовательно на расстоянии (в м) от передатчика до
приемника: 38 (точка 1), 55 (2), 85 (3), 105 (4), 115 (5), 130 (6), 150 (7), 170 (8), 200 (9), 210 (10), 220 (11), 240 (12); СУ –
сенсорный узел (передатчик).

СУ 1
2 3 4

5 6 7 8 10 11 129
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= Gпр = 3 дБ). Устойчивая связь с BER < 3 × 10–5

фиксировалась до расстояния 200 м (табл. 2). При
экспериментах на расстоянии 210 м первичную
инициализацию узла произвести не удалось и
связь не была установлена.

После этого было высказано предположение,
что дальнейшее увеличение дальности может
быть обеспечено, если программными методами
решить проблему инициализации СУ. При этом
отсутствие инициализации могло быть связано
как с тем, что СУ не слышит сигнал БС, так и с
тем, что БС с неадаптированным порогом про-
пускает ответ СУ. Для разрешения этой коллизии
во второй серии экспериментов дополнительно к
адаптации порога во время передачи данных был
использован алгоритм адаптации на этапе ини-
циализации, описанный в разд. 4.

Исследования по определению возможности
установления связи и оценкам ее качества во вто-
рой серии экспериментов проводили по той же
схеме, что и в первой серии. Их результаты на
расстояниях от 38 до 200 м лишь в деталях отлича-
лись от результатов, полученных в первой серии
экспериментов. Однако предельная полученная
дальность составила уже не 200 м, а 240 м (см.
табл. 4, помимо точек 1…10, связь удалось устано-

вить в точках 11 и 12). Эта экспериментальная
точка отмечена на рис. 4. Следует, однако, отме-
тить, что в экспериментах использовалась скваж-
ность 8/3 = 2.67, т.е. больше чем на рис. 4а, но
меньше чем на рис. 4б.

Использование алгоритма автоматического
выбора порога на этапе инициализации положи-
тельно сказалось также на увеличении динамиче-
ского диапазона работы системы по дальности. В
первой серии экспериментов наблюдалась не-
устойчивость в установлении связи на расстояни-
ях менее 5…10 м, что было связано также с нахож-
дением начального порога приемника БС в зоне,
где прием сильного сигнала от СУ приводит к
ошибкам и препятствует инициализации. Ис-
пользование алгоритма адаптации при инициа-
лизации решает эту проблему. В процессе экспе-
риментов было оценено влияние алгоритма на
минимальное расстояние, на котором возможна
устойчивая передача данных. Для этого был про-
веден ряд измерений по передаче данных с умень-
шением расстояния между БС и СУ до 1 м. Устой-
чивая связь при BER < 3 × 10–5 наблюдалась при
уменьшении расстояния вплоть до 2 м по сравне-
нию 5…10 м при измерениях без использования
алгоритма адаптации на этапе инициализации.

Рис. 8. Испытания в Сколково: а) здание технопарка (вид сбоку); б) расположение передатчика (СУ); в) зона в Техно-
парке, по которой перемещалась БС; г) эксперимент при расположении БС в точке 7.

(а) (б)

(в) (г)
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Рассмотрена задача повышения дальности
прямохаотических средств СШП-связи. Проанали-
зированы факторы и проведены теоретические
оценки характеристик, определяющих радиус дей-
ствия канала. Разработана конструкция и изготов-
лены экспериментальные образцы приемопередат-
чиков с дальностью действия более 200 м. Подготов-
лено и апробировано программное обеспечение к
ним. Проведены экспериментальные исследова-
ния созданных устройств, в которых достигнуты
дальность связи 240 м.
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Таблица 2. Качество связи в точках наблюдения

Номер точки 
наблюдения

Расстояние от
БС до СУ, м

КУ антенны, дБ
БС; СУ

Автоматически
выбранный порог BER

1 38 0; 0 155 (0–2) × 10–5

2 55 0; 0 155 (0–2) × 10–5

3 85
0; 0 149 (1–2) × 10–5

3; 0 150 (0–1) × 10–5

3; 3 153 <10–5

4 105 3; 3 151 (0–4) × 10–5

5 115 3; 3 152 <10–5

6 130 3; 3 151 <3 × 10–5

7 150 3; 3 151 <3 × 10–5

8 170 3; 3 151 <3 × 10–5

9 200 3; 3
149 <3 × 10–5

151 <2 × 10–5

10 210 3; 3 – –
11 220 3; 3 150 <3 × 10–5

12 240 3; 3 150 <3 × 10–5
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Рассмотрено развитие метода резонансного ближнепольного СВЧ-зондирования применительно к
диагностике ожоговых ран. Разработаны резонансные датчики и развита импедансная модель изме-
рительных систем. Экспериментально установлено, что действительная часть диэлектрической
проницаемости ожоговой раны меньше, чем в области интактного участка. Также установлена за-
висимость электродинамических показателей тканей раны от глубины проникновения ожога, что
может быть использовано для экспресс-анализа степени термического поражения.
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ВВЕДЕНИЕ

На протяжении многих десятилетий ожоги
остаются одним из наиболее распространенных
видов травм, и тенденции к снижению их частоты
до сих пор не наблюдается. В России ежегодно ре-
гистрируется около 500 тысяч случаев термиче-
ских поражений, в общей структуре травматизма
они составляют 6…8% и занимают 3-е место в стра-
не. В настоящее время практически отсутствуют
достаточно информативные, неинвазивные и до-
ступные в повседневной практике методы оценки
состояния тканей в области ожоговой раны и в
околораневой зоне.

Как правило, для нахождения глубины повре-
ждения тканей проводят визуальный осмотр и
клинические пробы, при этом результаты зависят
от опыта и квалификации врача. Ультразвуковое
исследование, компьютерная рентгеновская и
магнитно-резонансная томографии практически
не используются для диагностики верхних слоев
кожи. Применение тепловизионного ИК-иссле-
дования позволяет получать информацию о верх-
них слоях кожи по регистрации инфракрасного
излучения, испускаемого поверхностью кожной
ткани [1–4]. При этом нижние слои кожи данным
методом не лоцируются. С помощью лазерной
допплеровской флоуметрии лишь косвенным об-
разом (по показателю микроциркуляции крови)
можно оценить глубину проникновения ожога

[5, 6], что недостаточно для полноценного описа-
ния состояния раны и окружающих ее тканей.

Следует отметить, что перечисленные высоко-
технологичные методы не применимы для повсе-
дневного контроля процессов в тканях кожи в си-
лу следующих причин: большая лучевая нагрузка,
сложность и дороговизна оборудования, длитель-
ность процедур, их высокая стоимость. Известна
методика оценки ожогового поражения по изме-
рению проводимости тканей [7], однако она до
сих пор не нашла широкого применения на прак-
тике. Основной ее недостаток связан с большой
площадью электродов, необходимой для сниже-
ния переходного сопротивления “электрод–ко-
жа”, и, как следствие, низкая разрешающая спо-
собность. В такой системе электрический ток
проходит по пути наименьшего сопротивления, а
не строго между электродами, отсюда невозмож-
ность оценки поражения в ограниченной обла-
сти. Одним из высокоинформативных методов,
позволяющих получать наиболее ценную и пол-
ную диагностическую информацию о термиче-
ской травме, является гистологическое изучение
биоптатов пораженных тканей с применением
световой микроскопии, а также гистохимических
и иммуногистохимических исследований [8, 9].
Однако биопсия инвазивна и применяется в ис-
ключительных случаях. Таким образом, имеющи-
еся данные свидетельствуют о целесообразности и
актуальности разработки новых достоверных не-
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инвазивных методов для диагностики состоянии
кожи и подкожных структур при термическом по-
ражении.

В настоящее время одним из перспективных и
развивающихся методов диагностики биологиче-
ских тканей является резонансное ближнепольное
СВЧ-зондирование [10]. Данная методика позволя-
ет восстанавливать электродинамические свойства
среды без непосредственного физического воздей-
ствия. Ее преимущество по сравнению с методами
оптического и ИК-диапазонов излучения заключа-
ется в возможности исследовать биологические
объекты на глубинах до нескольких сантиметров.
В работах [11–13] была показана эффективность
метода резонансного ближнепольного СВЧ-зон-
дирования для неинвазивной диагностики хро-
нических кожных дерматозов [11], для экспресс-
диагностики жизнеспособности органов транс-
плантатов [12], для неинвазивной диагностики ме-
ланомы кожи [13]. Развитие резонансной ближне-
польной СВЧ-диагностики в медицинских прило-
жениях обусловлено физиологическим фактом
изменения диэлектрической проницаемости и
проводимости биологических тканей в области
патологии. Электродинамические характеристи-
ки среды определяются по измерению импеданса
электрически малой антенны (измерительной
емкости). Высокая чувствительность метода к ма-
лым вариациям комплексной диэлектрической
проницаемости исследуемого объекта достигает-
ся за счет резонансного способа измерения импе-
данса зондирующего элемента. Информацию о
внутренней структуре среды можно получить по-
средством глубинного сканирования тканей ква-
зистатическим электрическим полем системы
датчиков с разной глубиной зондирования.

Цель данной работы – дальнейшее развитие
метода резонансного ближнепольного СВЧ-зон-

дирования применительно к диагностике тканей
при термическом поражении.

1. ОПИСАНИЕ ДАТЧИКОВ 
ДЛЯ ДИАГНОСТИКИ ОЖОГОВЫХ РАН

Измерительная система для диагностики ожо-
говых ран представляет собой высокодобротный
СВЧ-резонатор, выполненный на отрезке коак-
сиальной линии с фторопластовым заполнением
(рис. 1). На одном конце резонатора 3 находится
магнитная рамка 6 диаметром 0.5 см, к другому
подключена нагрузка 4, в состав которой входит
зондирующая ближнепольная антенна в виде
сменного измерительного аппликатора. Для воз-
буждения резонатора и приема его отклика ис-
пользовались две петли магнитной связи диамет-
ром 0.5 см, расположенные вблизи рамки резона-
тора. Измерительная антенна представляет собой
краевую емкость цилиндрического конденсатора
длиной 15 мм. Зондирование среды осуществля-
ется краевым полем конденсатора, торец которо-
го прикладывается к поверхности исследуемого
объекта. Глубина зондирования такого апплика-
тора определяется геометрическими параметрами
цилиндрической емкости. Использование данной
системы позволяет реализовать глубины зондиро-
вания от долей миллиметра до нескольких милли-
метров, необходимые для изучения ожоговой
травмы. Для уменьшения потерь, вносимых сре-
дой в резонансную систему, используется так на-
зываемое “неполное подключение” нагрузки в
резонатор, реализуемое путем параллельного
подключения индуктивности  к цилиндриче-
скому конденсатору.

Применительно к диагностике ожоговых ран
были разработаны и изготовлены два аппликато-
ра с максимальными глубинами зондирования 3 и

xL

Рис. 1. Схема резонансной ближнепольной измерительной системы: 1 – возбуждающая линия, 2 – приемная линия,
3 – резонатор на отрезке коаксиальной линии, 4 – нагрузка на конце резонатора, 5 – цилиндрический конденсатор,
6 – магнитная рамка резонатора; зондирование среды осуществляется краевым электрическим полем цилиндриче-
ского конденсатора.
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5 мм. Диаметры внутренних проводников цилин-
дрических конденсаторов были равны соответ-
ственно 3.5 и 6 мм, диаметры внешних – 10 и 13 мм.
Резонансную частоту датчика порядка 700 МГц
выбирали из условия, чтобы масштаб локализации
зондирующего электрического поля был меньше
глубины скин-слоя (характерной длины затухания
зондирующей волны в среде). Добротность датчика
составляла 270 и определялась магнитной связью
резонатора с приемной 2 и возбуждающей 1 линия-
ми. Наличие исследуемого объекта в области зон-
дирующего поля приводило к сдвигу и уширению
резонансной кривой измерительной системы.

Для исключения влияния внешних объектов
на показания датчика резонансную измеритель-
ную систему помещали в металлический цилин-
дрический корпус диаметром 4 см. На одном торце
металлического цилиндра устанавливали два вы-
сокочастотных разъема для подключения возбуж-
дающей и приемной линий к соответствующим
петлям связи. С другой стороны с помощью резь-
бового соединения подключали измерительную
емкость с необходимой глубиной зондирования. В
качестве источника СВЧ-колебаний в резонаторе
использовался высокостабильный (стабильность
частоты на уровне 10–6) свип-генератор в виде
быстродействующего синтезатора частот на осно-
ве однопетлевой системы фазовой автоподстрой-
ки частоты (ФАПЧ). Управление генератором
осуществлялось программным образом от ком-
пьютера. Шаг перестройки частоты 10 кГц. Для
регистрации резонансного отклика использовал-
ся высокочастотный детектор с входным сопро-
тивлением 50 Ом. За время свипирования 5 мс в
частотном диапазоне  = 680…710 МГц регистриро-
вался резонансный отклик датчика. Сигнал с детек-
тора поступал на вход аналого-цифрового преобра-
зователя (АЦП) USB3000 с частотой оцифровки
3 МГц. Данные с АЦП передавались в ПК для
дальнейшей обработки. По сдвигу резонансной
частоты и уменьшению амплитуды сигнала при
резонансе восстанавливались электродинамиче-
ские параметры исследуемой среды в области
ближнепольной антенны.

2. ИМПЕДАНСНАЯ МОДЕЛЬ 
ИЗМЕРИТЕЛЬНОЙ СИСТЕМЫ

Для изучения тканей ожоговой раны необхо-
димо построение импедансной модели резонанс-
ного датчика. Цель данного теоретического ана-
лиза – получить выражение для тока в приемной
петле связи, имеющее резонансный характер, ко-
торое позволит определить связь резонансной ча-
стоты датчика и амплитуды тока при резонансе с
комплексной диэлектрической проницаемостью
среды.

f

Теоретическое описание датчика основано на
сведении исходной распределенной резонансной
системы к эквивалентному ей контуру с сосредо-
точенными параметрами. Представим исходную
измерительную систему в виде трех контуров 1–3,
объединенных между собой магнитными связями.

Контур 1, соответствующий передающей ли-
нии, состоит из источника колебаний (генерато-
ра) и передающей петли связи , соединенных
коаксиальным кабелем с волновым сопротивле-
нием .

Контур 2 соответствует резонатору датчика.
Нагрузка  на конце резонатора состоит из ци-
линдрической емкости и индуктивности Lx, па-
раллельно с ней соединенной:

(1)

Здесь введены обозначения: Скон – емкость ци-
линдрического конденсатора без учета краевой
емкости, а Сизм – измерительная краевая емкость,

 – диэлектрическая проницаемость исследуе-
мой среды.

Контур 3, соответствующий приемной линии,
состоит из детектирующего устройства с входным
сопротивлением , равным волновому сопротивле-
нию соединительного кабеля , и приемной петли
связи . Импеданс взаимной индукции между кон-
турами 1–2 и 2–3 обозначим . Магнит-
ной связью между контурами 1 и 3 будем прене-
брегать.

При условии равенства внутреннего сопротив-
ления генератора волновому сопротивлению 
соединительного коаксиального кабеля эквива-
лентная схема с сосредоточенными параметрами
для контура 1 состоит из генератора и магнитной
петли связи с импедансом .

Контур с сосредоточенными параметрами, эк-
вивалентный контуру 2, получается пересчетом им-
педанса  по отрезку длинной линии, образующей
резонатор, к магнитной рамке резонатора по следу-
ющей формуле:

(2)

где  – волновое сопротивление линии, образу-
ющей резонатор,  – длина резонатора, k =

 – волновое число (  – круговая
частота генератора,  – погонная индуктив-
ность и емкость резонатора соответственно). Та-
ким образом, контур 2 представлен импедансом

 и индуктивным сопротивлением магнитной
рамки резонатора .

Эквивалентная схема приемной линии (кон-
тур 3) в соответствии с выражением (2) при 
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состоит из последовательно соединенных индук-
тивного сопротивления приемной петли связи 
и сопротивления . Общая эквивалентная схема
трех сосредоточенных контуров с магнитными
связями изображена на рис. 2.

Для определения тока в приемной петле связи
найдем эквивалентное сопротивление  изме-
рительной системы. Для этого воспользуемся
формулой пересчета импеданса через магнитную
связь [14]. В общем случае импеданс  из конту-
ра  в контур  (рис. 3) пересчитывается следую-
щим образом:

(3)

где  – импеданс взаимоиндукции меж-
ду рамками  и .

Пересчитаем по формуле (3) сопротивление  из
контура 3 в контур 2, учитывая, что :

(4)

Затем последовательно соединенные сопро-
тивления  и  из контура 2 пере-
считаем в контур 1. После соответствующих под-
становок получим выражение для импеданса 
резонансной измерительной системы:

(5)

В соответствии с [15] амплитуда тока в возбуж-
дающей петле  равна:

(6)

j Lω
R

вхZ

nZ
b a

2
' ,M
n

b n

ZZ
j L Z

= −
ω +

MZ j M= ω
aL bL

R
a bL L L= =
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2 2Z Z j L= + ω

вхZ

( )2 2
вх 2ω ( ω ') .M MZ j L Z Z Z j L R= − − +

1I

1 0(1 ),I I G= −

где  – амплитуда падающей волны,  – коэф-
фициент отражения, причем

(7)

Подставляя (7) в (6), с учетом (5) получим ток
в возбуждающей петле связи:

(8)

где . Для нахождения комплексных
амплитуд токов  запишем уравнения Кирхго-
фа для контуров 2 и 3 (рис. 2):

(9)

где ,  – электродвижущие силы (ЭДС)
взаимной индукции, наводимые в резонаторе то-
ками  и  соответственно, а  – ЭДС взаим-
ной индукции, наводимая током  в приемной
петле связи. Выражая из (9) , получим

(10)

Используя (8), преобразуем (10) к следующему
виду:

(11)

где  зависит от импеданса измерительной ем-
кости .
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Рис. 2. Эквивалентная схема измерительной системы:
L – индуктивность магнитных рамок, М – взаимная
индуктивность, 1–3 – контуры; магнитная связь
между контурами 1 и 3 не учитывается.
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Рис. 3. Схема пересчета импеданса  из контура  в
контур  через магнитную связь .
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Выражения (8) и (11) справедливы как при
сильной связи резонатора с линиями возбужде-
ния и приема сигнала (M ~ L), так и при слабой
( ).

Наличие исследуемой среды с комплексной
диэлектрической проницаемостью  в области
зондирующего поля измерительной емкости при-
водит к изменению нагрузки на конце резонатора:

(12)

где  – импеданс нагрузки, когда датчик не при-
веден в контакт с исследуемой средой, а  – ма-
лая добавка к импедансу, появляющаяся при на-
личии среды, причем . На частотах

, близких к собственной резонансной
частоте , когда , представим ток  в виде
асимптотического ряда по малому параметру

: , где  –
члены асимптотического ряда. В нулевом поряд-
ке малости по параметру  получим уравнение
для тока в приемной петле в отсутствие контакта
датчика со средой:

(13)

где k0 – волновое число для распространяющейся
вдоль отрезка длинной линии, образующей резо-
натор, электромагнитной волны на частоте .
Для коаксиального резонатора с диэлектриче-

ским заполнением  величина , где

 – скорость света в вакууме. Резонансную часто-
ту ненагруженного датчика  найдем из условия
максимальной амплитуды выходного сигнала

, которое выполняется при равенстве нулю
суммы второго и третьего слагаемых в знаменате-
ле выражения (13):

(14)

В первом порядке малости по параметру 
получим

(15)

Выражение для квадрата модуля , пропор-
ционального мощности принимаемого сигнала
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на детектирующем устройстве, имеет следую-
щий вид:

(16)

где

Выражение (16) описывает резонансную характе-
ристику измерительной системы. Относитель-
ный сдвиг резонансной частоты датчика  и ам-
плитуда тока выходного сигнала  на резо-
нансной частоте зависят от поправки к
импедансу  зондирующей антенны и в соответ-
ствии с (16) определяются выражениями

(17)

(18)

Собственная добротность измерительной систе-
мы ( ) определяется шириной резонансной
кривой по уровню 1/2:

(19)

Для получения выражений, связывающих отно-
сительный сдвиг резонансной частоты  и ампли-
туду сигнала при резонансе  с комплексной
диэлектрической проницаемостью среды ε =

, в соответствии с (1) и (12), запишем вы-
ражение для  в виде:

(20)

где введены обозначения:  
 . Считая ,

разложим  по параметру  до первого порядка
малости:

(21)

При дополнительном ограничении на измеря-
емые значения диэлектрической проницаемости
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 после соответствующих преоб-
разований, получим

(22)

Выделим действительную и мнимую части :

(23)

Сопоставляя эти выражения с (17) и (18), окон-
чательно получим

(24)
В выражениях (24) неизвестные коэффициенты

 находятся путем калибровки, суть которой
состоит в измерении  и  при контакте дат-
чика со средой с известной комплексной диэлек-
трической проницаемостью (например, спирт).

3. ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ РЕЗУЛЬТАТЫ 
СВЧ-ЗОНДИРОВАНИЯ ОЖОГОВЫХ РАН
Основным параметром резонансного датчика

является глубина зондирования. Глубина зонди-
рования в среде  определяется размером об-
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ласти локализации зондирующего электростати-
ческого поля ближнепольной антенны. Электро-
динамические свойства среды этой области
оказывают влияние на ее импеданс, а все элемен-
ты вне этого пространства вносят пренебрежимо
малый вклад, т.е. находятся за пределами чув-
ствительности датчика. Глубину зондирования
можно измерить путем изменения расстояния от
датчика до некоторого инородного включения,
расположенного в однородной среде. Очевидно,
что при фиксированной геометрии зондирующе-
го элемента глубина зондирования  будет за-
висеть от контрастности диэлектрической прони-
цаемости неоднородности. В экспериментах по
определению глубины зондирования в качестве од-
нородной среды использовался спирт, по своим ди-
электрическим свойствам близкий к биологиче-
ской ткани. В качестве инородного включения был
выбран прямоугольный параллелепипед из тефло-
на с поперечными размерами, превосходящими
размеры измерительного аппликатора примерно
в три раза. Поскольку значения диэлектрической
проницаемости спирта и кожи близки, а тефло-
новая неоднородность в спирту имеет высокий
контраст, результаты измерений позволяют най-
ти максимальную глубину зондирования в биоло-
гической ткани.

При удалении измерительного аппликатора,
находящегося в спирту, от тефлонового паралле-
лепипеда фиксировалась резонансная частота
датчика  в зависимости от его расстояния до
верхней плоскости диэлектрика . При большом
удалении кривая  переставала изменяться,
приближаясь к постоянному значению , соответ-
ствующему однородному полупространству, запол-
ненному спиртом. Ошибка измерения частоты в
эксперименте составляла порядка  = 10 кГц.
Введем понятие глубины зондирования  как
расстояние , начиная с которого собственная ча-
стота  отличается от  не более чем на  =
= 100 кГц. На рис. 4 приведены зависимости  от

 для двух сменных аппликаторов. Эксперимен-
тально измеренные глубины зондирования 
составляли 3 и 5 мм.

Для экспериментальной апробации метода ре-
зонансного ближнепольного СВЧ-зондирования
ожоговых тканей был обследован 31 пациент с
различными ожогами, в том числе мужчин – 21,
женщин – 10. Все пациенты подписали Инфор-
мированное согласие на участие в исследованиях.
Программа эксперимента была одобрена и утвер-
ждена Локальным этическим комитетом ФГБОУ
ВО “ПИМУ” Минздрава России. Среди всей
группы обследуемых больных 8 пациентов имели
первую степенью ожога с поверхностным пора-
жением кожи, у 16 человек наблюдалась вторая
степень с глубоким ожогом без повреждения
росткового слоя кожи, и 7 пациентов имели тре-
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Рис. 4. Резонансная частота датчика в зависимости от
глубины залегания тефлонового параллелепипеда в
спирту: 1 – для аппликатора с глубиной зондирова-
ния 3 мм; 2 – для аппликатора с глубиной зондирова-
ния 5 мм; 3 – резонансная частота  =  аппликато-
ров при бесконечном удалении тефлонового паралле-
лепипеда, 4 – линия, сдвинутая на 100 кГц вверх по
частоте относительно ; точки – экспериментальные
данные, сплошная кривая – аппроксимация.
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тью степень ожога с повреждением росткового
слоя кожи.

Большинство пациентов (71%) имели терми-
ческие поражения конечностей. По глубине по-
ражения наблюдалось превалирование ожогов
II степени (51.6%), характеризующихся достаточ-
но глубоким нарушением целостности и структу-
ры покровных тканей в месте ожога, но с возмож-
ностью его самостоятельного восстановления.

Диэлектрические свойства ожоговой раны
изучались в трех точках путем перемещения дат-
чика вдоль поверхности кожи: интактный уча-
сток (непораженный участок тела); участок на
границе здоровой кожи и ожоговой раны; центр
ожога. Проведенные исследования позволили
установить, что действительная часть эффектив-
ной диэлектрической проницаемости ткани ожо-
говой раны  на глубинах зондирования датчиков
значительно меньше, нежели в области интакт-
ного участка (табл. 1), причем снижение менее
выражено в краевой зоне и максимально – в цен-
тральной части области поражения. Диэлектри-
ческие параметры биологических тканей, изме-
ренные двумя датчиками с максимальными глу-
бинами зондирования 3 и 5 мм, различаются, что
может быть объяснено тем, что структура кожи
меняется в зависимости от глубины.

'ε

Напротив, по соотношению мнимой части ди-
электрической проницаемости  интактного и
обожженного участков покровных тканей выявле-
на обратная динамика: значение  прогрессивно
нарастает от непораженного участка к краевой и
центральной зонам раны (см. табл. 1). Подобное
распределение диэлектрических свойств ожого-
вой раны обусловлено как изменением структуры
биологической ткани, так и изменением степени
их гидратации [16].

Кроме того, датчиком с максимальной глуби-
ной зондирования 5 мм была измерена действи-
тельная часть комплексной диэлектрической про-
ницаемости покровных тканей при локализации
ожога в различных участках тела. Обнаружено, что
наиболее высокое значение этого параметра имеет
место при локализации ожога в области туловища
и промежности, что обусловлено более высоким
содержанием в них жидкостных структур, а наи-
более низкое – в области головы и шеи, промежу-
точное положение между ними занимают ожого-
вые раны, полученные на конечностях.

Также была установлена зависимость между 
и глубиной полученного термического поражения
(рис. 5). Установлено, что с углублением ожога
данный параметр прогрессивно снижается, дости-
гая минимальных значений при наиболее тяжелых

"ε

"ε

'ε

Таблица 1. Действительная и мнимая части усредненной диэлектрической проницаемости  ткани
ожоговой раны I степени нижней конечности на глубинах зондирования датчиков 3 и 5 мм в различных участках
раневой поверхности

Область сканирования
раневой поверхности

Комплексная диэлектрическая проницаемость 

hзонд = 3 мм hзонд = 5 мм

Интактный участок 33 – j3.8 49 – j6.1
Граница ожога 24 – j4.1 38 – j8.2
Центр ожога 18 – j5.3 30 – j10.7

' "jε = ε − ε

ε

Рис. 5. Действительная часть усредненной диэлектрической проницаемости, измеренной датчиком с максимальной
глубиной зондирования 3 мм при ожоге I степени (а): 1 – верхняя конечность, 2 – нижняя конечность, 3 – туловище,
4 – область головы и шеи, 5 – промежность; при ожогах I–III степени нижней конечности (б): 1 – интактный участок,
2 – ожог I степени, 3 – ожог II степени, 4 – ожог III степени.
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поражениях (III степень – ожог с поражением
костно-мышечных элементов опорно-двигатель-
ного аппарата). Это связано с соответствующим
снижением количества водного компонента в
тканях при утяжелении травмы.

Результаты показывают перспективы приме-
нения метода резонансного ближнепольного
СВЧ-зондирования в биомедицинской диагно-
стике кожи и ее нарушений, возникающих в усло-
виях ожога. Однако реализовать его диагностиче-
ский потенциал в полной мере можно только по-
средством восстановления глубинного профиля
комплексной диэлектрической проницаемости
тканей кожи. Это наиболее актуально для опреде-
ления глубины и объема термической травмы, что
принципиально необходимо для выбора тактики
лечения. В рамках дальнейшей работы предпола-
гается разработать математический аппарат ближ-
непольной СВЧ-томографии, численные алгорит-
мы его реализации и провести экспериментальную
апробацию на биологических тканях.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

В работе продемонстрированы перспективы
развития метода ближнепольной резонансной
СВЧ-диагностики применительно к зондирова-
нию ожоговых ран. При такой диагностике ос-
новным источником информации о подповерх-
ностной структуре исследуемого объекта служит
импеданс ближнепольных антенн, включенных
в качестве нагрузки в резонансную систему. В
рамках данного исследования разработаны и из-
готовлены резонансные СВЧ-датчики с макси-
мальными глубинами зондирования 3 и 5 мм.
Зондирование среды осуществлялось краевой
емкостью цилиндрического конденсатора. Для
восстановления диэлектрической проницаемости и
проводимости исследуемой среды по резонансному
отклику датчика развита импедансная модель изме-
рительной системы. С помощью сконструирован-
ных датчиков измерена комплексная диэлектриче-
ская проницаемость тканей кожи в области тер-
мической травмы различных участков тела.
Экспериментально установлено, что действи-
тельная часть диэлектрической проницаемости
на указанных глубинах зондирования ожоговой
раны значительно меньше, нежели в области ин-
тактного участка. Также установлена зависи-
мость электродинамических показателей раны от
глубины проникновения ожога, что может быть
использовано для экспресс-анализа степени терми-
ческого поражения. Важно отметить, СВЧ-зонди-
рование может быть реализовано без снятия ране-
вых покрытий. Данному направлению будут посвя-
щены дальнейшие исследования.

СОБЛЮДЕНИЕ ЭТИЧЕСКИХ НОРМ
Все процедуры, выполненные в исследованиях с

участием человека, соответствовали этическим стан-
дартам учреждения, в котором проводились исследо-
вания, и утвержденным правовым актам Российской
Федерации и международных организаций.

ФИНАНСИРОВАНИЕ РАБОТЫ
Работа выполнена в рамках государственного зада-

ния НИР Министерства здравоохранения Российской
Федерации (2018–2020 гг.), а также при финансовой
поддержке Совета по грантам Президента Российской
Федерации (стипендии Президента РФ молодым уче-
ным и аспирантам (Галка А.Г.), СП-471.2019.4) и Рос-
сийского фонда фундаментальных исследований
(проект № 18-42-520053 р_а).

СПИСОК ЛИТЕРАТУРЫ
1. Скрипаль А.В., Сагайдачный А.А., Усанов Д.А. Теп-

ловизионная биомедицинская диагностика: Учеб.
пособие Саратов: Изд-во Сарат. ун-та, 2009.

2. Колесов С.Н., Воловик М.Г. // Оптич. журн. 2013.
Т. 80. № 6. С. 59.

3. Мартусевич А.К., Ларионова К.Д., Перетягин С.П.
и др. // Фундаментальные исслед. 2013. № 3. С. 332.

4. Турчин И.В. // Успехи физ. наук. 2016. Т. 186. № 5.
С. 550.

5. Крылов К.М., Юрова Ю.В., Крылов П.К., Орлова О.В. //
Скорая мед. помощь. 2017. № 1. С. 29.

6. Ida T., Iwazaki H., Kawaguchi Y. et al. // Wound Repair
Regen. 2016. V. 24. № 2. P. 349.

7. Лаврешин П.М., Владимирова О.В., Гобеджишви-
ли В.К. Термические и химические повреждения.
Электротравма: Учеб. пособие. Ставрополь: Изд-
во СтГМУ, 2017.

8. Петров С.В., Райхлин Н.Т. Руководство по имму-
ногистохимической диагностике опухолей челове-
ка. Казань: Титул, 2004.

9. Gogly B., Godeau G., Gilbert S. // Clinical Oral Investi-
gation. 1997. V. 1. № 3. P. 147.

10. Янин Д.В., Галка А.Г., Костров А.В. и др. // Изв. вузов.
Радиофизика. 2014. Т. 57. № 1. С. 35.

11. Yanin D.V., Galka A.G., Kostrov A.V. et al. // EPJ Web
Conf. 2018. V. 195. № 8. P. 08007.

12. Янин Д.В., Галка А.Г., Смирнов А.И. и др. // Успехи
прикл. физики. 2014. Т. 2. № 6. С. 555.

13. Янин Д.В., Галка А.Г., Смирнов А.И. и др. // Журн.
радиоэлектроники. 2015. № 1. http://jre.cplire.ru/
jre/jan15/3/text.pdf.

14. Кугушев А.М., Голубева Н.С. Основы радиоэлектро-
ники (Линейные электромагнитные процессы).
М.: Энергия, 1969.

15. Баскаков C.B. Радиотехнические цепи с распреде-
ленными параметрами. М.: Высш. шк.; 1980.

16. Седунов Б.И., Франк-Каменецкий Д.А. // Успехи
физ. наук. 1963. Т. 79. № 4. С. 617.



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА, 2020, том 65, № 9, с. 919–926

919

ИНЖЕКЦИОННАЯ НЕРАВНОВЕСНАЯ СПИНОВАЯ ПОЛЯРИЗАЦИЯ
В МАГНИТНОМ ПЕРЕХОДЕ С УЧЕТОМ

СПИНОВОЙ ПОДВИЖНОСТИ ЭЛЕКТРОНОВ
© 2020 г.   Е. А. Вилковa, *, С. А. Никитовa, О. А. Бышевский-Конопкоa,

А. Р. Сафинb, Л. А. Фоминc, С. Г. Чигаревa

aИнститут радиотехники и электроники им. В.А. Котельникова РАН,
пл. Введенского, 1, Фрязино Московской обл., 141190 Российская Федерация

bНациональный исследовательский университет “МЭИ”,
ул. Красноказарменная, 14, Москва, 111250 Российская Федерация

cИнститут проблем технологии микроэлектроники и особо чистых материалов РАН,
ул. Институтская, 6, Черноголовка Московской обл., 142432 Российская Федерация

*Е-mail: e-vilkov@yandex.ru
Поступила в редакцию 29.10.2019 г.

После доработки 29.10.2019 г.
Принята к публикации 25.11.2019 г.

С учетом спиновой подвижности электронов рассмотрено численное решение уравнения для не-
равновесной спиновой поляризации на границе магнитного контакта с током, образованного двумя
ферромагнетиками. Рассчитаны частоты спин-инжекционного излучения. Показано, что при опре-
деленной плотности тока, превышающей пороговое значение, эти частоты лежат в терагерцовом
диапазоне частот. При этом установлено, что для одного и того же терагерцового диапазона частот
даже при небольших значениях разности подвижности электронов со спином вверх и вниз плот-
ность тока может быть на два порядка меньше, чем плотность тока при одинаковой подвижности.

DOI: 10.31857/S0033849420080148

ВВЕДЕНИЕ

В настоящее время магнитные нанопереходы
между двумя магнетиками с протекающим по ним
спин-поляризованным током являются одними из
интересных объектов исследований [1–11], что cвя-
зано с перспективами их применений в терагерцо-
вой спинтронике [12], в трехмерных наномагнитных
устройствах [13], в запоминающих устройствах и
сенсорах [14]. Спиновая инжекция током через на-
ноконтакт двух магнетиков может приводить к зна-
чительному неравновесному накоплению спина в
области непосредственно вблизи контакта. В част-
ности, может возникать инверсная заселенность
спиновых подзон ферромагнетика, в который ин-
жектируются неравновесные по спину горячие
электроны. При этом возможны излучательные
спин-флип-переходы электронов проводимости,
которые стимулированы опосредованно через
s‒d-обменное взаимодействие с электромагнит-
ной волной [15, 16]. Частота излучения при таких
переходах определяется энергией эффективного
обменного расщепления спиновых подзон и лежит
в терагерцовом диапазоне [15], который весьма
привлекателен для практического применения.

Сравнительно недавно нами [15] было получе-
но уравнение для неравновесной спиновой поля-
ризации на границе магнитного контакта с то-
ком, образованного двумя ферромагнетиками, и
оценена частота спин-флип-перехода между не-
равновесными квазиуровнями Ферми с учетом
непрямых электронных переходов. Показано, что
при определенной плотности тока, превышаю-
щей пороговое значение, эта частота лежит в те-
рагерцовом диапазоне частот. Однако в этой и
других работах [17–19] всегда полагалось, что по-
движности электронов с противоположным на-
правлением спина равные, хотя известно, что в
ферромагнетиках, как правило, подвижности от-
личаются друг от друга [3, 4]. Это приближение,
возможно, является причиной несоответствия
теоретических и экспериментальных значений
порогового тока при регистрации терагерцового
излучения [15].

Цель данной работы – проверить это предпо-
ложение. Для этого было получено и решено чис-
ленно уравнение для неравновесной спиновой
поляризации в магнитном переходе с учетом раз-
ной подвижности электронов проводимости. Ре-
шение данной задачи важно как с теоретической,
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так и с практической точек зрения, поскольку оно
позволяет более корректно описывать спиновую
инжекцию в магнитных металлических переходах
и определять частоту спин-инжекционного излу-
чения с учетом непрямых межподзонных излуча-
тельных переходов электронов.

2. РЕШЕНИЕ УРАВНЕНИЯ
ДЛЯ НЕРАВНОВЕСНОЙ 

СПИНОВОЙ ПОЛЯРИЗАЦИИ
Рассмотрим случай, когда электрический ток

протекает через границу однородных ферромаг-
нетиков, векторы намагниченности которых (они
же соответствуют осям квантования в разных сре-
дах) образуют некоторый угол рассогласования .
Будем считать, что между слоями ферромагнетиков
нанесен сверхтонкий буферный слой (диэлектрик
или немагнитный металл), устраняющий обменную
связь между ними. Введем обозначения:  – равно-
весная спиновая поляризация инжектора (ферро-
магнетик, из которого инжектируются спин-поля-
ризованные электроны),  – равновесная спиновая
поляризация рабочей области (ферромагнетик, в
который инжектируются спин-поляризованные
электроны). Пусть электрический ток протекает
вдоль оси х через границу ферромагнетиков. Для
упрощения будем считать, что плотность элек-
трического тока не меняется ( ) как по
поперечному сечению магнитного контакта, так
и вдоль оси х, нормальной к его плоскости. Пред-
положим также, что в обоих спиновых подзонах
носители тока рабочей области имеют разные по-
движности и коэффициенты диффузии:

(1)
где знаки “+” и “–” означают, что направление
спина электрона проводимости сонаправленно
или противоположно направлению намагничен-
ности рабочей области соответственно.

Из уравнения движения магнитного момента
 неравновесных электронов [20] в стационарных

условиях ( ) можно получить следующее
уравнение [21]:

(2)

где  – время продольной спиновой релаксации,
 – магнетон Бора,

(3)

– плотность спинового потока (  – заряд элек-
трона,  – концентрация электронов проводимо-
сти,  – парциальные плотности электрического
(зарядового) тока).

При наличии электрического поля E(x) и гра-
диентов парциальных концентраций возникают

ϕ

1P

2P

constj =

, ,D D− + − +μ ≠ μ ≠

μ�

μ 0t∂ ∂ =�
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P x PJ x −∇ = −μ
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en + −
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e
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j±

парциальные плотности электрического (зарядо-
вого) тока, определяемые соотношением

(4)

где  и  – соответственно парциальные по-
движности и коэффициенты диффузии элек-
тронов.

Полная плотность тока  в ста-
ционарном состоянии не зависит от . Выражая

 через , получим с учетом (1), (2) для плот-
ности спинового потока

(5)
где

(6)

Подстановка (5), (6) в (2) с учетом условия сохра-
нения электрического заряда  дает уравне-
ние, описывающее неравновесную спиновую по-
ляризацию в магнитном переходе:

(7)

где  – время релаксации спинов, усредненное по
всем спинам.

Проводимость и коэффициент диффузии сво-
бодных электронов в металле связаны соотноше-
нием  [22], согласно которому коэф-
фициент диффузии запишем в виде

(8)

где параметры  обозначают плотности состоя-
ний на уровнях Ферми. Учитывая, что 
получим из уравнения (8) следующее выражение:

(9)
В дальнейших преобразованиях примем, что раз-
ница в коэффициентах диффузии для электронов
с разным направлением спинов определяется
только разностью подвижностей, т.е. мы прини-
маем следующее равенство:

(10)
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Равенство (10) вполне допустимо, учитывая, что
плотность состояний на уровне Ферми определя-
ется по формулам

(11)

Поскольку энергия Ферми много больше, чем об-
менная энергия , то из (11) следует, что

. Соответственно, число электро-
нов с разным направлением спина, участвующих
в процессах переноса (вблизи уровня Ферми) и
определяемых через (11) как 

 приблизительно равно (раз-
лично, но не существенно). Вводим обозначение
b – константы отношения подвижностей b =

 Тогда исходное уравнение (7) можно пе-
реписать в виде

(12)

где мы ввели обозначения:  – длина спино-
вой релаксации для электронов со спином по на-
правлению намагниченности,  – плот-
ность тока, по порядку величины совпадающая с

плотностью тока диффузии  при
 [15].

Предположим теперь, что в обоих спиновых
подзонах носители тока имеют одинаковые по-
движности и коэффициенты диффузии, μ– =

, , т.е. b = 1. В этом случае
уравнение (12), описывающее неравновесную
спиновую поляризацию, значительно упрощает-
ся и имеет вид [15]

(13)

Из условия непрерывности спинового потока (6)
на границе между двумя ферромагнетиками [15]
запишем граничное условие:

(14)

Равенство (14) записано для случая, когда спино-
вая поляризация инжектора остается неизменной
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величиной или возмущается крайне слабо. Как
показано в работе [15], данное условие выполня-
ется при подборе соответствующих материалов.
При этом, влиянием отраженного от границы по-
тока электронов на спиновую поляризацию про-
шедших в рабочую область электронов можно пре-
небречь. Из формулы (14) с учетом формул (8)–
(11) получим выражение

(15)

Для получения в явном виде выражения для 
примем следующее приближение:

(16)

Такое допущение в первом приближении позво-
ляет оценить граничные значения спиновой по-
ляризации в зависимости от соотношения по-
движностей. Таким образом, учитывая, что [15]

получим первое граничное условие в виде

(17)

Второе граничное условие очевидно:

(18)
Кроме того, при расчете мы предполагали, что в

области магнитного перехода (определяется длиной
спиновой релаксации) подвижность электронов с
направлением спина вдоль намагниченности выше,
чем подвижность электронов с противоположным
направлением спина. Это предположение осно-
вано на хорошо известном явлении – магнитосо-
противлении [4], когда электроны с направлени-
ем спина против направления намагниченности
ферромагнетика испытывают дополнительное
сопротивление их движению через контакт маг-
нитного перехода, т.е. их подвижность значитель-
но меньше. Таким образом, число неравновесных
электронов в рабочей области около контакта
слоев магнитного перехода должно расти за счет
неравенства подвижностей. Это подтверждается
результатами численного расчета уравнения (12),
показанных на рис. 1 и 2.

Из рис. 1 и 2 видно, что при различных углах 
между намагниченностями слоев и отношений
спиновой поляризации инжектора и рабочей об-
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ласти P1/P2 неравновесное значение спиновой
поляризации Р вблизи границы  тем больше,
чем больше значение . Кроме того, при малых
значениях плотностей токов, определяемых через
j/jD (см. рис. 1, 2а) кривые быстрее выходят на
полку асимптоты (примерно ), соответству-
ющей равновесному значению спиновой поляри-
зации, чем при большем отношении плотностей
тока (рис. 2б) рабочей области. При больших отно-
шениях j/jD (см. рис. 2б) выход на полку асимптоты
происходит на расстояниях на порядок больше

.

0x =
b

5x l≈

25x l≈

Также согласно рис. 1, 2, для того чтобы воз-
никла инверсная заселенность спиновых подзон,
т.е. неравновесная спиновая поляризация была от-
рицательной , необходимо согласно форму-
ле (14) наличие неравенства , что вы-
полняется всегда при  Но для  ин-
версия возможна только при определенном
соотношении  и . Неравенство  выпол-
няется при условии, что . Согласно дан-
ным, приведенным на рис. 1а (кривая 1) и рис. 1б
(кривая 2), можно подобрать два различных фер-
ромагнетика с разной равновесной спиновой по-

0PΔ <
1 2cosP Pϕ <

2.ϕ > π 2ϕ < π

1P 2P 0PΔ >
1 2cosP Pϕ >

Рис. 1. Пространственное распределение спиновой
поляризации (отнесенной к равновесному значению)
вблизи границы двух ферромагнетиков, угол между
направлениями намагниченностей 60°, P1/P2= 2 (а) и
5 (б), j/jD = 0.1 при различных значениях отношения
подвижностей:  = 1 (1), 0.9 (2), 0.8 (3), 0.7 (4).
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Рис. 2. Пространственное распределение спиновой
поляризации (отнесенной к равновесному значению)
вблизи границы двух ферромагнетиков, угол между
направлениями намагниченностей 120°, P1/P2 = 5 и
j/jD = 0.1 (а) и P1/P2 = 2 и j/jD = 5 (б) при различных
значениях отношения подвижностей:  = 1 (1), 0.9 (2),
0.8 (3), 0.7 (4).
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ляризацией, когда при протекании через них тока
равновесная спиновая поляризация в рабочей об-
ласти не нарушается и выполняется соотношение

 = 1 для любого . Для выполнения этого
условия, согласно формуле (14), необходимо ра-
венство нулю выражения  и зна-
чения , равного единице. Очевидно, что в этом
случае неравновесные электроны заселяют энер-
гетические подзоны электронов с разным на-
правлением спина в рабочем слое в такой про-
порции, что не нарушают равновесную спиновую
поляризацию P2. Однако при тех же условиях, но
с учетом разности подвижностей электронов про-
исходит нарушение равновесной спиновой поля-
ризации P2 тем больше, чем больше значение 
(см. рис. 1, кривые 2–4). При достаточно боль-
ших значениях  и углах  (см. рис. 2б)
можно добиться инверсной заселенности спино-
вых подзон  < 0 со спиновой поляризацией
больше, чем равновесная спиновая поляризация
рабочей области (см. рис. 2б, область 0 <  < ~2) .

На рис. 3 показана зависимость спиновой по-
ляризации (при ), отнесенной к ее равно-
весному значению , от  при различных
углах  и отношениях подвижностей  . Видно, что
спиновая поляризация при малых токах близка к
линейной зависимости от отношения , но при
увеличении плотности тока она стремится к пре-
дельному значению и все зависимости выходят на
горизонтальные асимптоты. Для  максималь-
ное значение неравновесной поляризации опреде-
ляется выражением  [15]. Как и в случае
пространственной зависимости (см. рис. 1, 2), при

 для большей разности подвижностей
электронов ( ) бóльшие по модулю значения
неравновесной спиновой поляризации достига-
ются при меньших значениях плотности тока.
При  увеличение разностей подвижно-
стей, наоборот, уменьшает неравновесное значе-
ние поляризации при одинаковом значении
плотности тока. Это связано с тем, что при одина-
ковом направлении продольных компонент на-
магниченностей инжектора и рабочей области
увеличение числа инжектированных электронов
со спином по направлению намагниченности
компенсируется более быстрым их уходом из ра-
бочей области за счет их большей подвижности.

3. ЧАСТОТЫ СПИН-ИНЖЕКЦИОННОГО 
ИЗЛУЧЕНИЯ В МАГНИТНЫХ 
КОНТАКТНЫХ ПЕРЕХОДАХ

Как уже было показано ранее, инжекция
спин-поляризованных электронов током приво-
дит к нарушению равновесного спинового состо-

2P P x

1 2cos 0P Pϕ − =
b

b

b 2ϕ > π

2P P

x l

0.2x l≈
2P P Dj j

ϕ b

Dj j

1b =

1 cosP P= ϕ

2ϕ > π
1b <

2ϕ < π

яния в одном из слоев магнитного контакта.
Следствием этого может быть как изменение маг-
нитного состояния рабочей области, пронизыва-
емой спиновым потоком (например, изменение
направления ее намагниченности [4]), так и со-
здание неравновесных по спину условий. В ре-
зультате последнего одним из каналов релакса-
ции неравновесной системы электронов могут
быть их излучательные (прямые и непрямые) пе-
реходы между спиновыми подзонами (с перево-
ротом спина) из занятых состояний в свободные,
которые определяются неравновесными квази-

Рис. 3. Спиновая поляризация на границе двух фер-
ромагнетиков (отнесенной к равновесному значе-
нию) в зависимости от (безразмерной) плотности то-
ка  при  (а) и 120° (б) для отношения

 = 5 при различных значениях отношения по-
движности:  = 1 (1), 0.9 (2), 0.8 (3), 0.7 (4).
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уровнями Ферми. Предположим теперь, что в ре-
зультате инжекции спинов в рабочую область
магнитного контакта не происходит перемагни-
чивание рабочей области и основным процессом
спиновой релаксации являются излучательные
электронные переходы.

Неравновесные электроны имеют соответ-
ствующие им неравновесные квазиуровни Ферми

 и , отсчитываемые от дна нижней спиновой
подзоны (рис. 4). В неравновесных условиях воз-
можны электронные переходы из занятых состоя-
ний, расположенных ниже квазиуровня Ферми 
для минорной спиновой подзоны, в свободные
электронные состояния, расположенные выше
квазиуровня Ферми  для мажорной спиновой
подзоны (см. рис. 4). Если квазиуровень Ферми

 смещен выше относительно равновесного зна-
чения уровня Ферми рабочей области на величину

, а квазиуровень Ферми
 – ниже на величину ΔεF– = (εF0– –eV/2) – ,

то максимальную частоту излучения можно так-
же представить в виде суммы величин  и

, деленной на постоянную Планка  [15]:

(19)
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Мы ввели здесь знаки модуля, чтобы эта формула
соответствовала любому знаку ΔP.

Значения квазиуровней подзон зависят от не-
равновесной спиновой поляризации ΔР и энерге-
тического обменного расщепления I2:

Здесь было использовано предположение, что на
один электрон приходится фазовый объем 
и количество электронов с одним направлением
спина  равно объему сферы с ра-
диусом, равным импульсу Ферми деленному на

. Далее удобнее выразить изменение квази-
уровней через равновесное значение  и нерав-
новесную добавку  следующим образом:

(20)
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Рис. 4. Схема энергетических электронных зон и квазиуровней Ферми: I – в первом ферромагнетике, II – для нерав-
новесных электронов во втором ферромагнетике, III – для равновесных электронов во втором ферромагнетике вне
области инжекции.
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где  – масса электрона,  – концентрация элек-
тронов проводимости в металле. В формулах (19)–
(21) знак изменений квазиуровней зависит от знака
неравновесной спиновой добавки и может быть
как положительным, так и отрицательным.

На рис. 5 представлена зависимость частоты из-
лучения  от тока, рассчитанная по формулам (19)–
(21) для нескольких значений . Видно, что учет
разности проводимости и коэффициентов диф-
фузии электронов в разных спиновых подзонах
понижает теоретическое значение плотности то-
ка для нижней и верхней границ терагерцового
излучения на порядок для  и на два поряд-
ка для . Это позволяет объяснить суще-
ственное различие диапазонов (примерно на два
порядка) пусковых плотностей тока, соответству-
ющих терагерцовому диапазону между теорети-
ческой оценкой [15] и измерениями в экспери-
менте [19]. Согласно рис. 5 диапазону частот
спин-инжекционного излучения 5…40 ТГц соот-
ветствуют плотности тока, примерно на три-че-
тыре порядка меньшие (при ) чем
плотность тока диффузии. Исходя из оценки тока
диффузии  А/см2 получаем плотно-
сти тока в магнитном переходе  А/см2,
что вполне достижимо экспериментально без
теплового пробоя магнитного контакта. Более
низкие частоты соответствуют меньшим плотно-
стям тока. Однако при этом необходимо учиты-
вать затухание электромагнитных волн, возника-
ющее главным образом благодаря поглощению

m n

ν
b

0.9b =
0.7b =

0.85 0.95b = −

10 11~ 10 ...10Dj
6 7~ 10 ...10j

этих волны в слоях магнитного контакта. Как по-
казано в работе [16], для того чтобы превысить
уровень мощности, соответствующий потерям в
слоях магнитного контакта и уровню тепловых
шумов, необходимо превысить некоторое пуско-
вое значение плотности тока, обеспечивающее
необходимый уровень мощности излучения. Это
может служить объяснением, почему в экспери-
менте спин-инжекционное излучение появляет-
ся, лишь с некоторого порогового значения плот-
ности тока.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

С учетом спиновой зависимости подвижности
электронов рассмотрено численное решение
уравнения для неравновесной спиновой поляри-
зации на границе магнитного контакта с током,
образованного двумя ферромагнетиками. Пока-
зано, что при различных углах между намагни-
ченностями и отношениях спиновой поляриза-
ции инжектора и рабочей области неравновесное
значение спиновой поляризации вблизи границы

 тем больше, чем больше разность подвиж-
ностей электронов с противоположным направ-
лением спина. Расчет частот спин-инжекционно-
го излучения показал, что при определенной
плотности тока, превышающей пороговое значе-
ния, эта частота лежит в терагерцовом диапазоне
частот. При этом установлено, что для одного и
того же диапазона частот даже при небольших
значениях разности подвижности электронов со
спином вверх и вниз плотность тока может быть на
два порядка меньше, чем плотность тока при оди-
наковой подвижности. Это позволяет объяснить
существенную разность, примерно на два порядка,
между теоретической оценкой [15] и измерениями
в эксперименте [19] плотностей тока, соответству-
ющих терагерцовому диапазону частот.

ФИНАНСИРОВАНИЕ РАБОТЫ

Работа выполнена при частичной финансовой под-
держке Российского фонда фундаментальных иссле-
дований (проекты № 18-57-76001 ЭРА_а, 18-29-27020
мк, 19-29-03015 мк, 20-07-00349 А), государственной
программы № 075-00475-19-00 и Президиума РАН
(программа № 5 “Фотонные технологии в зондирова-
нии неоднородных сред и биообъектов”).

СПИСОК ЛИТЕРАТУРЫ
1. Fert A., George J.-M., Jaffrès H. et al. // Europhys.

News. 2003. V. 34. P. 227.
2. Gregg J.F., Petej I., Jouguelet E., Dennis C. // J. Phys. D:

Appl. Phys. 2002. V. 35. P. R121.
3. Zutic I., Fabian J., Das Sarma S. // Rev. Mod. Phys.

2004. V. 76. P. 323.

0x =

Рис. 5. Зависимость частоты спин-инжекционного
излучения от (безразмерной) плотности тока 
при  и для отношения  = 5 при различ-
ных значениях отношения подвижностей:  = 1 (1),
0.9 (2), 0.8 (3), 0.7 (4).

20

40

60

80

0.03
j/jD

0.02

3

2

1

4

0.01

ν/1012, Гц

0

Dj j
120ϕ = ° 1 2P P

b



926

РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ВИЛКОВ и др.

4. Concepts in Spin Electronics / Ed. S. Maekawa. N.-Y.:
Oxford Univ. Press, 2006.

5. Fert A. // Rev. Mod. Phys. 2008. V. 80. P. 1517.
6. Baltz V. , Manchon A. , Tsoi M. et al. // Rev. Mod. Phys.

2018. V. 90. № 1. P. 015005. 
7. Grunberg P. A. // Rev. Mod. Phys. 2008. V. 80. P. 1531.
8. Гуляев Ю.В., Зильберман П.Е., Панас А.И., Эпш-

тейн Э.М. // Успехи физ. наук. 2009. Т. 179. С. 359.
9. Звездин А.К., Звездин К.А., Хвальковский А.В. //

Успехи физ. наук. 2008. Т. 178. С. 436.
10. Yu G., Upadhyaya P., Fan Y. et al. // Nature Nanotech-

nology. 2014. V. 9. P. 548.
11. Lau Y.-C., Betto D., Rode K. et al. // Nature Nanotech-

nology. 2016. V. 11. P. 758.
12. Walowski J., Munzenberg M. // J. Appl. Phys. 2016.

V. 120. P. 140901.
13. Fernandez-Pacheco A., Streubel R., Fruchart O. et al. //

Nature Commun. 2017. V. 8. P. 15756.

14. Dhillon S.S., Vitiell M.S., Linfield E.H., et al. // J. Phys.
D: Appl. Phys. 2017 V. 50. P. 363001.

15. Вилков Е.А., Михайлов Г.М., Чигарев С.Г. и др. // РЭ.
2016. Т. 61. № 9. С. 844.

16. Kadigrobov A., Ivanov Z., Claeson T. et al. // Europhys.
Lett. 2004. V. 67. P. 948.

17. Гуляев Ю.В., Зильберман П.Е., Эллиотт Р.Дж. //
РЭ. 2003. Т. 48. № 9. С. 1030.

18. Гуляев Ю.В., Зильберман П.Е., Крикунов А.И. и др. //
Письма в ЖЭТФ. 2007. Т. 85. С. 192.

19. Гуляев Ю.В., Зильберман П.Е., Маликов И.В. и др. //
Письма в ЖЭТФ. 2011. Т. 93. С. 289.

20. Вилков Е.А., Михайлов Г.М., Никитов С.А. и др. //
ЖЭТФ. 2018. Т. 154. С. 1108.

21. Вилков Е.А., Никитов С.А., Логунов М.В. и др. // РЭ.
2019. Т. 64. № 12. С. 105.

22. Абрикосов А.А. Основы теории металлов. М.: Наука,
1988.



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА, 2020, том 65, № 9, с. 927–936

927

ИССЛЕДОВАНИЕ КОНТРОЛЛЕРОВ ЗАРЯДА СОЛНЕЧНОЙ ПАНЕЛИ
© 2020 г.   Н. П. Гребенчиковa, Д. О. Варламовa, С. М. Зуевa, *, Р. А. Малеевa,

А. А. Скворцовa, А. П. Гребенчиковa

aМосковский политехнический университет, 
ул. Б. Семеновская, 38, Москва, 107023 Российская Федерация

*Е-mail: sergei_zuev@mail.ru
Поступила в редакцию 05.08.2019 г.

После доработки 07.11.2019 г.
Принята к публикации 20.11.2019 г.

Представлены результаты, полученные в области анализа и разработки контроллеров для заряда
солнечной электростанции. Приведено описание контроллеров заряда солнечной панели, предло-
жена схема солнечной установки с их использованием. Рассчитана точка максимальной мощности
(ТММ) солнечной батареи из поликристаллического кремния. Предложено программное обеспе-
чение на языке Pascal для исследования и анализа контроллеров заряда, которое может быть ис-
пользовано для солнечных батарей разного типа, в том числе из перовскита. Показано, что контрол-
лер, который отслеживает ТММ, обладает лучшими характеристиками, так как обеспечивает более
высокий заряд.

DOI: 10.31857/S0033849420080057

ВВЕДЕНИЕ
В настоящие время особое внимание уделяет-

ся восстанавливаемым источникам энергии, что
связано с дефицитом традиционных ресурсов и
экологическими проблемами. Широкое примене-
ние находят системы преобразования солнечной
энергии в электрическую1. Большинство извест-
ных производителей в области восстанавливае-
мой энергетики занимаются развитием собствен-
ной солнечной индустрии.

Создание и изготовление систем конвертации
солнечной энергии в электроэнергию представ-
ляется многообещающим и динамично развивае-
мым направлением создания экологически чи-
стых источников энергии.

В 2016 г. было выработано около 364 ГВт сол-
нечной энергии2. Мощности всемирный солнеч-
ной энергетики увеличиваются в ХХI столетии
со средним темпом более 50% в год. На данные
темпы не оказывают большого влияния ни фи-
нансовые кризисы, ни внезапные колебания
стоимости иных энергоресурсов. Несмотря на
то что процент солнечной энергетики во все-
мирной энергопотребляющей сети не слишком

велик, однако ведущие специалисты предпола-
гают, что через 30–40 лет она будет основным ис-
точником энергии на планете3.

В настоящее время большинство населения
планеты проживает в местностях, где до сих пор
имеется дефицит электроэнергии. Таким образом,
возобновляемые источники энергии, к которым от-
носятся и солнечные электростанции, являются
наилучшим вариантом для использования в быту.

Преимуществом систем преобразования сол-
нечной энергии являются минимальный уход в
эксплуатации и высокая экологичность. К числу
недостатков таких систем следует отнести отно-
сительно высокую себестоимость и низкий КПД
[1]. Однако КПД таких систем может быть повы-
шен с помощью эффективного контроллера сол-
нечного заряда.

Цель данной работы – анализ и разработка кон-
троллеров для заряда солнечной электростанции.

1. ЭКСПЕРИМЕНТ И ОБСУЖДЕНИЕ 
ПОЛУЧЕННЫХ РЕЗУЛЬТАТОВ

В качестве экспериментальных образцов ис-
пользовали солнечные батареи из поликристал-
лического кремния размером 545 × 668 × 28 мм,
которые были размещены на открытом воздухе с
прямым доступом солнечных лучей.

1 Каталог The World’s Top 4 Alternative Energy Companies.
http://www.investopedia.com/investing/top-alternative-ener-
gy-companies/.

2 Доклад Statistical Review of World Energy. http://
www.bp.com/en/global/corporate/energy-economics/statistical-
review-of-world-energy.html.

3 https://yearbook.enerdata.ru/renewables/wind-solar-share-
electricity-production.html.
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Для разработки принципиальной схемы про-
веден обзор имеющихся контроллеров для заряд-
ки накопителей энергии от солнечных панелей.
Независимо от конструкции фотопреобразовате-
лей, все они оснащены устройством, которое на-
зывается контроллером заряда солнечной панели.
В схему установки входит также аккумуляторная
батарея (АБ) – накопитель энергии, который за-
ряжается от солнечной панели. Собственно, дан-
ный второстепенный источник энергии обслужи-
вается контроллером первым [2].

Контроллер выполняет различные функции в
ходе заряда/разряда АБ. Целесообразно чтобы за-
ряд АБ происходил не напрямую, тогда можно бу-
дет контролировать процесс зарядки, обеспечивая
тем самым более высокие технические показатели.

Функция контроллера состоит в регулировании
мощности, исходящей от солнечной панели к АБ.

В современных контроллерах заряда использу-
ется широтно-импульсная модуляция (ШИМ)
для постепенного снижения доли энергии, подава-
емой на АБ по мере ее заряда, что обеспечивает вы-
сокий КПД и повышает срок службы АБ. При этом
обеспечивается периодическая дозарядка АБ.

Наиболее перспективными являются контрол-
леры заряда, которые обеспечивают отслеживание
точки максимальной мощности (ОТMМ). Кон-
троллеры типа ОТMМ в основном трансформи-
руют повышенное напряжение в силу тока. Такой
контроллер отслеживает ток в постоянном режи-
ме, а также напряжение на солнечной батарее, затем
перемножает их значения и определяет пару ток–
напряжение, при которых мощность солнечной ба-
тареи будет максимально возможной. Встроенный
процессор позволяет контролировать, на какой из
четырех стадий заряда – наполнение, насыщение,
выравнивание или поддержка – находится аккуму-

лятор, и на основании этих данных автоматически
определяется, какой ток должен подаваться в акку-
муляторы. В то же время процессор может давать
команды на вывод параметров на экран, хранение
данных. К недостаткам можно отнести то, что
при использовании контроллера типа ОТММ те-
ряется определенное количество энергии, но эта
потеря пренебрежимо мала по сравнению с до-
полнительной энергией, которую обеспечивает
данный контроллер [2].

В основном солнечные энергосистемы ис-
пользуют АБ c напряжением 12 В. Солнечные
панели (СП) могут давать значительно больше
напряжения, чем требуется для зарядки АБ. По-
иск оптимального соотношения между выход-
ным напряжением и током, обеспечивающим
максимальное использование солнечной энер-
гии, является одной из основных задач при ис-
пользовании СП [3].

При низких напряжениях возрастают потери в
проводах, но применение контроллера типа
ОТMМ дает возможность существенно повысить
напряжения в проводах и тем самым уменьшить
потери мощности. Контроллер типа ОТMМ пре-
образует избыточное напряжение в дополнитель-
ный ток.

СП может генерировать различные напряже-
ния в зависимости от следующих параметров:

1) количество солнечного света;
2) подключенная нагрузка;
3) температура СП.
При изменении времени суток и погодных

условий напряжение, производимое СП, будет
постоянно варьироваться. Величина тока незави-
симо от напряжения будет определяться характе-
ристиками конкретной СП (рис. 1).

Оптимальное соотношение между током и на-
пряжением называется точкой максимальной
мощности (ТММ), а соответствующие величины
тока и напряжения обозначаются ITMM и UTMM.

На рис. 1 линией I показано напряжение сол-
нечной панели U1ТММ = 30 В, соответствующее току
I1ТMM = 6.2 А, линией II – напряжение U2ТММ = 35 В,
соответствующее току I2ТMM = 5 А. Cреднее рас-
четное значение максимальной мощности соот-
ветствует точке Рср.ТММ.

Режим максимальной мощности зависит от
интенсивности излучения солнца [4]. Например,
для расчета возьмем СП мощностью P1СП = 100 Вт,
U1СП = 18 В при I1СП = 5.56 А. Определим сопро-
тивление нагрузки:

При любой другой нагрузке СП будет выдавать
менее 100 Вт. Так что если статическая нагрузка под-
ключена непосредственно к панели, а ее сопротивле-
ние выше или ниже, чем внутреннее сопротивление

1СП.Н 1СП 1СП  18 5.56 3.24 Ом.R U I= = =

Рис. 1. Вольт-амперная характеристика солнечной
панели.
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панелей на ТММ, то мощность, потребляемая от па-
нели, будет меньше максимально доступной [5].

Другой пример, если присоединить СП мощ-
ностью P2СП = 100 Вт непосредственно к свинцо-
во-кислотной батарее U2СП = 12 В, то напряжение
на панели будет понижено вблизи напряжения
нагрузки АБ, так как сопротивление АБ ниже,
чем у панелей, но ток остается прежним на I2СП =
= 5.56 А. Это происходит потому, что СП ведут
себя как источники тока, поэтому ток определя-
ется доступным излучением Солнца.

Определим мощность под нагрузкой:

Следовательно, СП теперь ведет себя как СП
на 66 Вт.

В работах зарубежных авторов [6–10] показа-
но, что ТММ может быть рассчитана различными
методами.

Первый метод “Perturb and Observe” [6] осно-
ван на периодическом полном сканировании всей
ВАХ СП (как правило, один раз в два часа). Дан-
ный метод являет наиболее распространенным.

Второй метод “Scan and Hold” [7]. При первом
сканирования напряжение устанавливается и за-
поминается напряжение, советующее ТММ. К чис-
лу преимуществ такого метода следует отнести вы-
сокую скорость работы и обеспечение непрерывно-
го заряда. Однако такой метод не эффективен в
условиях низкой солнечной активности.

Третий метод “Percentage of open circuit voltage”
[8]. Основан на измерении напряжение холостого
хода (Uхх) и периодическом сканировании ВАХ с
целью определения оптимальных параметров.
Имеет такие же преимущества, как и второй метод.

Четвертый метод [9, 10] основан на одномо-
ментном определении ТММ. Полученное значе-
ние остается фиксированным и не изменяется в
процессе заряда, поэтому КПД такого метода са-
мое низкое, необходим жесткий выбор рабочей
точки.

Исходя из заданных требований к проведению
экспериментов в данной работе, мы использова-
ли наиболее распространенный первый метод.

На рис. 2 представлена применяемая принци-
пиальная схема контроллера типа ОТММ без
микроконтроллера управления.

Работа контроллера типа ОТММ основана на
схеме синхронного понижающего преобразова-
теля (LM2596). Данный преобразователь пони-
жает более высокое напряжение солнечной пане-
ли до напряжения зарядки АБ. Микроконтроллер
(рис. 3) пытается максимизировать мощность от
СП, управляя рабочим циклом, чтобы солнеч-
ная панель работала в точке максимальной мощ-
ности [11].

2СП.Н 2СП 2СП 66.72 Вт.P U I= =

Контроллер типа ОТММ состоит из следую-
щих элементов (см. рис. 2): JP1 – винтовой за-
жим, предназначенный для подключения сол-
нечной панели, JP2 – выходной винтовой зажим
для подключения АБ, зажим JP3 служит для под-
ключения нагрузки; F1 и F2 – предохранители на
5 А. От правильного расположения, подключения
и корректной работы зажимов зависит процесс
заряда СП. Неправильная работа какого-либо из
зажимов вызывает сигнал об отказе при зарядке.

Понижающий преобразователь напряжения
состоит из синхронных полевых транзисторов-
переключателей Q2 и Q3 и катушки индуктивно-
сти L1, а также конденсаторов C1 и C2. Катушка
индуктивности сглаживает ток переключения и
вместе с конденсатором C2 сглаживает выходное
напряжение. Конденсатор C8 и резистор R6 пред-
ставляют собой демпфирующую сеть, которая ис-
пользуется для обрезания напряжения катушки
индуктивности, произведенного переключаю-
щимся током в катушке индуктивности.

Полевой транзистор Q1 предназначен [12] для
исключения заряда ночью. В некоторых контрол-
лерах заряда вместо полевых транзисторов в цепи
питания применяются диоды. Однако в нашем слу-
чае применение полевого транзистора обусловлено
возможностью регулирования зарядного тока, кон-
тролем напряжения и шунтированием токоограни-
чительного резистора, который задает заряд малым
током (1…2% от емкости аккумулятора), что явля-
ется важной функцией для исследуемых систем.
Полевой транзистор Q1 включается, когда полевой
транзистор Q2 включен от напряжения через диод
D1. Резистор R1 снимает напряжение с затвора по-
левого транзистора Q1, поэтому он отключается при
выключении полевого транзистора Q2.

Особенностью разработанной схемы является
применение полевых транзисторов вместо дио-
дов, что позволяет уменьшить падение напряже-
ния. Диод D3 – СВЧ-диод, который повышает
эффективность конвертера; IR2104 – это полумо-
стовой драйвер для управления полевыми тран-
зисторами с помощью ШИМ-сигнала от микро-
контроллера (вывод D9). Полумостовой драйвер
также можно отключить управляющим сигналом
(низкий уровень на выводе D8) от микроконтрол-
лера. Диод D2 и конденсатор C7 являются частью
схемы начальной загрузки, которая генерирует
напряжение возбуждения затвора высокой сторо-
ны для полевых транзисторов Q1 и Q2.

Для измерения тока использовали датчик тока
с эффектом Холла (ACS 712). Он считывает теку-
щее значение и преобразует его в соответствую-
щее значение напряжения. Датчик тока измеряет
ток от солнечной панели и подает на аналоговый
вывод микроконтроллера A1.
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Рис. 2. Принципиальная схема контроллера типа ОТММ без микроконтроллера управления.

Датчик 
напряжения 
солнечной 
панели

Датчик тока
солнечной 
панели

Вход
солнечной 
панели

F1

GND

F2

Датчик 
напряжения 
АБ

JP1

JP2

JP3

Батарея

Светодиодный 
разъем

Светодиодный 
разъем

Разъем 
понижающего 
преобразователя
LM2596

Зеленый

Желтый

Красный

ESP8266 Соединитель

R14

D5

Reset

R11

R12

R13

A4/SDA
A5/SCL

R7
R8

C5 C6

C7

JP4

JP5

C9 C10

AMS1117
R15

R16 R17
D3

D2

GND

D11
D12
D13

C1

R5

D1
O1 O2 R6 C8

C2D3
O3

D2

C4

R3

R4

R10
D6

A2

O4

GNDGND

GNDGND

GND

GND

R1

R2
C3

A1

GND

GND GND

GND

D8
D9

IR-2104

GND

GND

GND GND

GND

GND GND GND

L1GNDGND

ACS712



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ИССЛЕДОВАНИЕ КОНТРОЛЛЕРОВ ЗАРЯДА СОЛНЕЧНОЙ ПАНЕЛИ 931

Рис. 3. Принципиальная схема микроконтроллера.
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Для мониторинга используется регистрации
данных с помощью модуля Wi-Fi, который обес-
печивает автоматическую передачу информации.

В результате проведенных исследований была
разработана математическая модель для СП с це-
лью ее оптимизации. ВАХ представлена следую-
щим уравнением:

(1)

где А – поправочный коэффициент, принимает
значения от 1 до 5; е – заряд электрона; k – посто-
янная Больцмана, k/e = 8.62 × 10–5 эB/K; Т – тем-
пература элемента, K; Rп, Rш – последовательное
и шунтовое сопротивления СЭ, Ом; Uд, Iд – на-
пряжение (в В) и ток (в А), протекающий через диод
VD, моделирующий p–n-переход; Iф – фототок,
протекающий через p–n-переход; Iон – обратный
ток насыщения p–n-перехода; IСЭ, UСЭ – выходные
ток и напряжение СЭ.

Приняты следующие обозначения параметров
солнечного элемента: ток, напряжение, мощ-
ность соответственно I, U, P, а параметры СБ –
IСБ, UСБ, PСБ.

{ }СЭ СЭ п
СЭ Ф он

СЭ СЭ п

ш

( )exp 1

,

e U I RI I I
AkT

U I R
R

+ = − − −
  
+−

На рис. 4 представлена схема замещения сол-
нечного элемента и его эквивалентная схема.

Обозначим k0 = e/(AkT), тогда формулу (1) мож-
но представить в виде

(2)

Математическая модель СЭ обязана соответ-
ствовать следующему условию: сумма в (2) долж-
на представлять собой диодное напряжение Uд,
падающее на самом СЭ. Величина этого напря-
жения больше выходного напряжения U, когда
СЭ отдает энергию внешней нагрузке. Если на-
правление тока в модели СЭ принять такое, как
показано на рис. 4, то Uд = U + IRn. При обратном
направлении тока знак изменится на противопо-
ложный: Uд = U – IRn.

Для исследования и анализа контроллеров за-
ряда было разработано программное обеспечение
(ПО) на языке Pascal (рис. 5), которое получает
данные с микроконтроллера и обрабатывает их.
Оно выводит данные на монитор компьютера в
виде графических зависимостей. Также разрабо-
танное ПО позволяет просматривать параметры
системы в реальном времени [13, 14].

Программа обеспечивает вывод эксперимен-
тальных данных в таблицу. К достоинствам дан-
ного ПО можно отнести и то, что в него можно

( )[ ]{ }Ф он 0 п

п ш

exp 1
( ) .

I I I k U IR
U IR R

= − + − −
− +
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Рис. 4. Схема замещения солнечного элемента: а – эквивалентная схема; б – вольт-амперная характеристика; в – иде-
ализированная модель СЭ.
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Рис. 5. Вид интерфейса программного обеспечения на языке Pascal для исследования и анализа контроллеров заряда.



РАДИОТЕХНИКА И ЭЛЕКТРОНИКА  том 65  № 9  2020

ИССЛЕДОВАНИЕ КОНТРОЛЛЕРОВ ЗАРЯДА СОЛНЕЧНОЙ ПАНЕЛИ 933

добавлять другие функции и выводить одновре-
менно несколько зависимостей. На рис. 6 пока-
зан пример выведения данных с СП и АБ.

Для экспериментального исследования и ана-
лиза контроллеров заряда солнечных панелей
был разработан стенд, схема которого представ-

лена на рис. 7. Результаты экспериментальных
исследований контроллеров заряда солнечных
панелей, полученные с помощью разработанного
стенда, приведены на рис. 8: ВАХ солнечной па-
нели (рис. 8а) и зависимости мощностей от на-
пряжений солнечной панели (рис. 8б).

Рис. 6. Вид интерфейса программного обеспечения с данными СП и АБ.

Рис. 7. Схема экспериментального стенда для исследования и анализа контроллеров заряда солнечных панелей: 1 –
контроллер типа ШИМ; 2 – контроллера типа ОТММ; 3,4 – силовые ключи на полевых транзисторах; 5, 6 – АЦП-
модули; 7–10 – реле-модули; 11 – СП; 12 – микроконтроллер; 13 – АБ 5 В для питания схемы управления; 14 – АБ 12 В
для накопления энергии с СП; 15–20 – делители напряжения; 21–23 – шунтирующие резисторы.
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Рис. 8. Вольт-амперная характеристика солнечной панели (а) и зависимости мощностей от напряжений солнечной
панели (б): кривые 1 – характеристика СП при оптимальном угле направления на Солнце и при открытом окне;
2 ‒ угол направления на Солнце 0о и открытом окне; 3 – оптимальный угол направления на Солнце и закрытом окне;
4 – угол направления на солнце 0о и закрытом окне.
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Таблица 1. Сравнение полученных экспериментально параметров для контроллеров ШИМ и ОТММ

Параметр Контроллер ШИМ Контроллер ОТММ

Напряжение СП Напряжение СП и напряжение АБ должны 
быть равны

Напряжение СП может быть выше, чем 
напряжение АБ

Напряжение АБ Наилучшей производительности можно 
достичь при идеальной температуре (около 
25°С) и при почти полной зарядке АБ

АБ можно заряжать при низких 
температурах и низкой емкости напряжения

Эффективность
применения

Лучше всего подходит для небольших 
систем, где преимущества контроллера типа 
ОТММ неэффективны с точки зрения 
затрат

Применяются в основном в системах
мощностью 200 Вт+, так как позволяют
раскрыть все преимущества этого типа 
контроллера, хотя могут быть применены 
и в менее мощных системах

Далее по данным, полученным в ходе работы
на данном стенде, были построены эксперимен-
тальные зависимости (рис. 9а–9в) мощности от
времени при ступенчатой нагрузке (рис. 9а) и зави-
симости тока и напряжения от времени при ступен-
чатой нагрузке (рис. 9б, 9в). Это одни из основных
временных зависимостей основных параметров
солнечной панели [15, 16].

Мощность от времени при ступенчатой нагрузке
носит ступенчатый характер и является функцией от
потребляемого тока внешней нагрузкой.

На рис. 10 представлены характеристики при
ступенчатом повышении потребляемого тока с
помощью электронной нагрузки. Как видно из
рисунка, происходит снижение напряжения на
АБ и возрастание отдаваемой мощности.

Далее были получены характеристики для
контроллеров типа ШИМ (рис. 11а) и типа
ОТММ (рис. 11б).

Анализируя результаты, можно сделать вывод,
что общий заряд, передаваемый на АБ, был выше

в случае контроллера типа ОТММ при более низ-
кой мощности, собираемой с СП. Также следует
отметить, что у контроллера типа ШИМ на этапе
зарядки “Максимальный заряд”, который длится
около 56 мин, сила тока, подаваемая на АБ, мень-
ше, чем сила тока на СП, из-за потерь в электро-
нике. Иная картина наблюдается у контроллера
типа ОТММ, у которого на этапе зарядки “Мак-
симальный заряд”, длящемся около 32 мин, в ре-
зультате процесса инверсии/преобразования к
АБ может быть подан больший ток с повышенной
плотностью тока [17], чем было произведено с
СП, что приводит к сокращению времени заряд-
ки. Также отметим, что у контроллера типа ШИМ
этап зарядки “Насыщение/Поддержка” занимает
3 ч 12 мин, тогда как у контроллера типа ОТММ
этап зарядки “Прием/Поддержка” занимает 2 ч
29 мин. Это также является существенным пре-
имуществом контроллера типа ОТММ, так как
сокращается время зарядки АБ.
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Рис. 10. Характеристики контроллера заряда типа
ШИМ (а) и ОТММ (б).

5

10

15

20

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

10 2

ПоддержкаПрием — 2.5 ч

Maксимальный
заряд

~32 мин

3

(б)

t, ч

UСП

UАБ

IАБ

IСП

U, В I, А

5

10

15

20

0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

10 2

Насыщение/поддержка
Maкс. заряд

~56 мин

3

(а)

t, ч

UСП

UАБ

IАБ
IСП

U, В I, А

Рис. 9. Зависимости мощности (а), тока (б) и напря-
жения (в) от времени при ступенчатой нагрузке.
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Сравнение некоторых параметров, получен-
ных в результате экспериментов, для каждого ти-
па контроллеров представлены в табл. 1.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Таким образом, в данной работе представлено
описание контроллеров заряда солнечной пане-
ли, а также предложена схема комбинированной си-
ловой установки с их использованием. Рассчитана
точка максимальной мощности солнечной батареи
из поликристаллического кремния. Предложено
программное обеспечение на языке Pascal для ис-
следования и анализа контроллеров заряда, которое
может быть использовано для солнечных батарей
разного типа, в том числе из перовскита. Исследова-
ние контроллеров показало, что контроллер типа

ОТММ обладает лучшими характеристиками, т.к.
обеспечивает более высокий заряд.

Рассмотренный в данной работе контроллер
заряда типа ОТММ может быть рекомендован к
использованию в системах солнечных батарей раз-
ного типа, например, монокристаллических (Si,
GaAs, перовскит), поликристаллических, фотохи-
мических, аморфных, органических или их комби-
нации, а также для использования в сложных погод-
ных и климатических условиях и при режимах рабо-
ты в условиях высоких температур, что требует
отдельного исследования.
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