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Удк 621.396.96

уточненная Методика расчета дальности действия 
импульсных РЛС на фоне МАСКИРУЮЩИХ ПОМЕХ 
С.А. Горшков, П.И.  Оргиш, Е.Н.  Буйлов, Ю.С.  Фильчук

Представлена методика расчета дальности действия РЛС сантиметрового-миллиметрового диапа-
зонов длин волн по маловысотным объектам на фоне совокупности маскирующих помех, с учетом 
затухания радиоволн в атмосфере. Рассмотрено уточненное трансцендентное уравнение дальности 
для маловысотных объектов на фоне совокупности помех. Приведены методики расчета мощности 
пассивных помех от подстилающей поверхности и гидрометеоров; методики определения дальнос
ти действия при наличии тумана и других метеообразований.

Ключевые слова: мешающие отражения, дальность действия радиолокационной станции.

Введение

Дальность действия – важная статистичес
кая характеристика радиолокационных стан-
ций (РЛС), зависящая от параметров РЛС, на-
блюдаемых объектов, наличия и особенностей 
различного рода помех, а также от условий рас-
пространения радиоволн (РРВ) [1–5]. Перечень 
условий, в которых необходимо обнаруживать 
цели, может содержать разные группы парамет
ров. Наибольшее их число необходимо учитывать 
при расчете дальности обнаружения маловы-
сотных и наземных целей РЛС сантиметрового-
миллиметрового диапазонов длин волн с учетом 
затухания в атмосфере, на фоне одновременно 
воздействующих маскирующих активных и пас-
сивных помех, с учетом их компенсации.

Уравнение дальности действия РЛС не имеет 
при этом аналитического решения, но может 
быть решено одним из численных методов, ис-
пользуемых в вычислительных пакетах программ 
высокого уровня (MathCAD, MATLAB, Maple, 
Mathematica и др.). Возможно применение уд-
линенной итеративной процедуры расчета с уче-
том только затухания, аналогичной трехшаговой 
итеративной методике Л.Блэйка [15], с учетом ее 
модификации Д.Бартоном [3]. Третьим, и наибо-
лее общим вариантом решения уравнения даль-
ности при наличии всех видов помех, является 
графо-аналитическая методика, предложенная 
Д.Бартоном в работах [3, 16]. 

Рассматривать будем лишь импульсные 
РЛС, обеспечивающие однозначное определе-
ние дальности цели. Дальность действия непре-
рывных и квазинепрерывных РЛС требует от-
дельного анализа, выходящего за рамки данной 
статьи.

Метеоусловия, в которых проводятся радио-
локационные наблюдения, затрудняют обнару-
жение движущихся объектов наличием на трассе 
распространения гидрометеоров, таких как ту-
ман, дождь, снег или град. Каждая из перечис-
ленных разновидностей гидрометеоров может 
наблюдаться как по отдельности, так и в различ-
ных сочетаниях (например, туман с дождем или 

снегом). Наличие тумана и дождя требует, кроме 
расчета интенсивности мешающих отражений, 
учета затухания радиоволн на данных типах ги-
дрометеоров. При этом оказывается, что если 
для определения затухания радиоволн в тумане 
по семействам графиков [1–4] необходимо ис-
пользовать данные о метеорологической дально-
сти видимости (МДВ), то для расчета мешающих 
отражений от того же самого облака тумана не-
обходимо знать его водность [3]. Общепринятой 
характеристикой тумана, оглашаемой в метеос-
водках, является его МДВ. Поэтому требуется 
решать задачу пересчета МДВ в тумане в его вод
ность.

Мешающие отражения от подстилающей 
поверхности (земной или водной) практически 
всегда присутствуют на приземной трассе распро-
странения. Задача определения дальности обна-
ружения на их фоне имеет изящное решение [5].  
Однако дальность действия РЛС на фоне одновре-
менно присутствующих объемно и поверхностно 
распределенных мешающих отражений не опре-
деляется аналитическими методами. Если же 
цель дополнительно является постановщиком 
активной шумовой помехи (АШП) и наблюда-
ется на фоне совокупности АШП по боковым 
лепесткам диаграммы направленности антенны 
(ДНА), то задача еще более усложняется.

Целями данной работы являются: 
1.	 Описание методики составления транс-

цендентного уравнения дальности действия 
импульсных РЛС на фоне совокупности маски-
рующих пассивных и активных помех с учетом 
рефракции и ослабления сигнала в атмосфере для 
его решения одним из численных методов.

2.	 Уточнение аналитических методик рас-
чета удельных эффективных отражающих по-
верхностей (ЭОП) поверхностно [3, 6–8] и 
объемно распределенных [3, 4, 9] мешающих от-
ражателей.

3.	 Сопоставление предлагаемой методики 
с известными: трехитеративной Л. Блэйка  – 
Д.Бартона [3, 15] и графоаналитической 
Д.Бартона [3, 16].

локация и навигация
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локация и навигация

1. Постановка задачи

Как известно [1–3, 5], дальность действия 
активной однопозиционной РЛС зависит от не-
скольких групп параметров, связанных:

–	 с РЛС ( P0  – импульсная мощность пере-
датчика; t0  – длительность импульса; νii  – эф-
фективность устройства когерентного накоп
ления сигнала; GРПУ , GРПрУ  – коэффициенты 
направленного действия для передающей и при-
емной антенн; gРПУ ( , )β ε , gРПрУ ( , )β ε  – нормиро-
ванная диаграмма направленности передающей 
и приемной антенн; ηРПрУ  – нормированный 
средний уровень боковых лепестков приемной 
антенны; λ  – длина волны; N0  – спектральная 
плотность мощности (СПМ) внутренних шумов; 
K п  – коэффициент потерь в приемно-передаю-
щем тракте РЛС);

–	 с целью ( σц  – ЭОП цели);
–	 с наличием активных помех (мешающих 

излучений – МИ) ( Na – СПМ источника по-
мехи; gш ( , )β ε  – нормированная диаграмма на-
правленности постановщика помехи; ηРПрУ  –  
нормированный средний уровень боковых ле-
пестков приемной антенны; νАКП  – эффектив-
ность устройства когерентной компенсации 
МИ);

–	 с наличием мешающих отражений (МО) 
и возможностью их компенсации ( αs  и αv  – 
удельная ЭОП поверхностно и объемно распре-
деленных мешающих отражателей в окрестности 
цели и с учетом возможной неоднозначности 
определения дальности; νi  – эффективность 
когерентной компенсации МО);

–	 с условиями РРВ ( B – коэффициент зату-
хания в дБ/км радиоволны при распространении 
в атмосфере с учетом наличия в ней различных 
примесей – гидрометеоров, пыли; Fз( )ε  – мно-
житель Земли, учитывающий многолучевость 
распространения над подстилающей поверхно-
стью; R зэкв

 – эквивалентный радиус Земли, учи-
тывающий тропосферную рефракцию).

За основу возьмем методику расчета, изло-
женную А.Е. Охрименко в [5], дающую близкие 
к практике результаты на фоне различных помех.

Дальность обнаружения цели на фоне соб-
ственных шумов приемника со СПМ N0  при 
требуемом отношении сигнал-шум ρ( , )D F  на 
выходе когерентного накопителя равна [5, 10]:

r
r

D F
= 0

4 ρ( , )
,                             (1)

где              r
P T G G

N
II

0
0 0

2

3
0

4

4
=

⋅ ⋅ ⋅

⋅

ν λ σ

π
РПУ РПрУ ц

( )
 —         (2)

опорная дальность обнаружения (при ρ( , )D F =1);  
D , F  – требуемые условные вероятности пра-
вильного обнаружения и ложной тревоги.

Потери энергии в приемо-передаю-
щем тракте РЛС увеличивают требуемое от-
ношение сигнал–шум ρ( , )D F  в K п  раз [3]. 

Отклонение цели от максимума ДНА и ее 
форму учитывают введением нормирован-
ной характеристики направленности на прием 
и передачу по полю gРПУ ( , )β ε  и gРПУ ( , )β ε  [1].  
При gРПУ ( , )β ε = gРПрУ ( , )β ε , выражение (1) при-
нимает следующий вид:

r
r

D F K
g= 0

4 ρ
β ε

( , )
( , )

п

.                      (3)

Затухание радиоволн на молекулах кисло-
рода, парах воды и гидрометеорах (дождь, туман) 
учитывают введением удельного множителя ос-
лабления B  [дБ/км]. Для однородных трасс и 
однопутевого распространения [1]

F r Br
A ( ) .= −10 0 1 .                            (4)

С учетом (4), выражение для дальности 
действия (3) становится трансцендентным

r
r

D F K
g Br= ⋅ −0

4

0 0510
ρ

β ε
( , )

( , ) .

п

.             (5)

Наличие внешних помех (активных шумо-
вых само- или внешнего прикрытия, пассивных 
поверхностно или объемно распределенных) 
уменьшает дальность действия. Так как для им-
пульсных РЛС их мощность (за исключением 
АШП внешнего прикрытия) зависит от дально-
сти до обнаруживаемой цели r , то уравнение (3) 
имеет частные аналитические решения лишь при 
наблюдении на фоне только одного вида помех 
[5] и без учета затухания сигнала в атмосфере (4).

В дальнейшем получим обобщенное транс-
цендентное уравнение для расчета дальности 
действия РЛС на фоне совокупности маскиру-
ющих помех, с учетом затухания в атмосфере. 
Затем уточним особенности расчета характери-
стик гидрометеоров с использованием обнов-
ленных данных [3]. Приведем аналитические 
выражения для расчета удельного ослабления 
сигнала в дожде Bд  и тумане Bт  (ослабление на 
молекулах кислорода и парах воды определяется 
по-прежнему графическим способом). И затем 
рассмотрим численный пример использования 
разработанной методики.

2. Обобщенное уравнение  
дальности действия РЛС

Под обобщенным уравнением дальности 
действия РЛС здесь будем понимать уравнение, в 
общем случае не имеющее аналитического реше-
ния, учитывающее: наличие всех видов маски-
рующих помех; потери в приемо-передающем 
тракте РЛС; влияние ДНА и затухания сигнала 
в атмосфере; зеркальные переотражения от под-
стилающей поверхности (в пределах от нуля гра-
дусов до первого дифракционного максимума).

Влияние МИ и МО на дальность действия 
импульсных РЛС учитывается соответствую-
щим увеличением СПМ внутренних шумов N0  
при воздействии: АШП внешнего прикрытия 
N rшп ш( )  с дальности rш  (с учетом эффективности 
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их автокомпенсации νАКП  и уровня боковых ле-
пестков ДНА ηбок ); АШП самоприкрытия с 
СПМ N rш сп ( ) , зависящих от дальности цели r ;  
поверхностно N r r fs s( ) ( )= σ ν2

0∆ Is  и объемно 
N r r fv v Iv( ) ( )= σ ν2

0∆  распределенных МО в по-
лосе Df0 (после их компенсации в системе селек-
ции движущихся целей с эффективностью νIs   
и νIv ):

N r N N r

N r N r N rs v

0 0Σ( ) ( )

( ) ( ) ( ).

= + +

+ + +
шп ш

ш сп

            (6)

Вынесем в данном выражении СПМ шума 
приемника за скобки и представим отношения 
СПМ внешних помех к N0  в виде зависящих и 
не зависящих от дальности слагаемых: 

N r

N

N G G

N r
rBr

шп ш

ш ш РПрУ

ш АКП
бок шп ш

ш

( )

( )
( ).

0

2

0
2 2

0 1

4
10

=

= =−λ

π ν
η ξ

 –     (7)

относительная СПМ остатков компенсации 
АШП внешнего прикрытия;
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относительная СПМ АШП самоприкрытия;
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∆

∆
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W Br
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относительная СПМ остатков от компенсации 
поверхностно распределенных МО;
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.
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0
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10= ⋅ ⋅ =−РПУ РПрУλ α β ε

π ν
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∆

= ⋅ ⋅ −αv
v

r
W Br

2
0 210 .  –                      (10)

относительная СПМ остатков от компенсации 
объемно распределенных МО.

Влияние многолучевого распространения 
на форму ДНА учитывают множителем Земли 
gз( )ε  на передачу и прием [1], который зависит 
от угла места цели ε , свойств подстилающей 
поверхности и длины волны λ . Однако, при 
симметричной характеристике направленности 
антенны и наблюдении целей над гладкой по-
верхностью, множитель Земли можно выразить 
через дальность действия r , высоту цели H ц  и 
длину волны λ : 

g r H H rз ц ц( , ) = 4π λ .                     (11)

С учетом (6) – (11), дальность действия 
РЛС по маловысотным целям, наблюдаемым в 

области нижней кромки ДНА, на фоне активных 
и пассивных помех, с учетом затухания сигнала 
в атмосфере можно определить численно из вы-
ражения:

r
r g

D F K
g

Br

= ⋅ ×
−

0
0 05

4

10 . ( , )

( , )
( )

β ε

ρ
ε

п
з             (12)

×

+ + + ⋅ + ⋅




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

− −

1

1 10
1

10
2

0 1
2

0 24 ξ α αшп ш
шсп( ) . .r

W

r r

W
r

WBr Brs
s v v  

..

При отсутствии того или иного вида помех 
соответствующее слагаемое в знаменателе выра-
жения (12) обращается в нуль.

Определим теперь входящие в (12) значения 
удельных ЭОП поверхностно αs  и объемно αv  
распределенных мешающих отражателей.

3. Особенности расчета удельной 
ЭОП поверхностно распределенных 

мешающих отражателей

Для расчета удельной ЭОП поверхности суши 
αs , при углах скольжения ψ ≤ 30�  в диапазоне 
частот f  от одного до ста ГГц, может быть ис-
пользовано полуэмпирическое соотношение, 
предложенное на основе аппроксимации экс-
периментальных данных Г.П. Кулеминым и 
В.Б. Разсказовским [6, 8]:

α ψ ψs f A A A f( , ), lg lg  дБ = + ( ) + ( )1 2 320 10 , (13)

[м2/м2]. 

Здесь углы скольжения ψ  выражены в градусах,  
а частота f  – в ГГц.

Параметры поверхности A A1 3-  опреде-
ляются из табл. 1 для согласованной горизон-
тальной поляризации. Для согласованной вер-
тикальной поляризации значения α ψs  ( , )f  
увеличивают на 2…3 дБ, а для кроссовой – сни-
жают на 10…15 дБ.

Таблица 1

Тип суши \ Параметры, дБ/м2 A1 A2 A3

Бетон -49 32 20

Пашня -37 18 15

Снег -34 25 15

Лиственный лес летом до дождя -20 10 6

Лиственный лес после дождя -15 10 6

Лиственный лес зимой -40 10 6

Хвойный лес, летом и зимой -20 10 6

Луг с травой, высотой > 0.5 м -21 10 6

Луг с травой, высотой < 0.5 м -(25-30) 10 6

Городские и сельские здания -8.5 5 3

Удельная ЭОП морской поверхности под ма-
лыми углами [3] зависит от критического угла 
скольжения ψ λкр Б= / .0 02 3K , где K Б  – степень 
волнения моря в баллах, выраженная по шкале 
Бофорта (см. табл. 2): 
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α
γ ψ ψ ψ

γ ψ ψ ψ ψ ψs

    

  
=

>

≤







м кр

м кр кр

для

  для

sin ;

( / ) ,4
           (14)

где 10 6 10 64lg lgγ λм Б= + −K  [дБ].
Таблица 2

Баллы 0 1 2 3
Скорость  
ветра, м/с

до 0.5 0.5…1.5 2…3 3.5…5

Баллы 4 5 6 7
Скорость  
ветра, м/с

5…8 8.5…10 11…13.5 14…16.5

Баллы 8 9 10 11 / 12
Скорость  
ветра, м/с

17…20 20.5…23.5 24…27.5
28…31.5/

32 и более

Формула (14) не учитывает поляризаци-
онных различий, наблюдаемых для частот 
f <10  [ГГц] [3]. Поправку для горизонталь-

ной поляризации вводят, считая, что (14) отно-
сится к вертикальной: α αs s

Г В≈ − −1 08 10. ( )f  [дБ]. 
Кроссполяризационная составляющая меньше 
горизонтальной на 10 дБ.

ЭОП больше при наблюдении против ветра, 
чем по ветру [4]:

– на 2…4 дБ ( λ = 25  и 75 см) для всех поля-
ризаций;

– на 3дБ ( λ = 3  см) для вертикальной и на 
10 дБ для горизонтальной поляризаций.

В сантиметровом-миллиметровом диапазо-
нах сказываются дополнительные отражения от 
брызг и появляющиеся всплески, учитываемые 
моделью [6].

4. Особенности расчета удельной 
ЭОП гидрометеоров

Выражение для расчета удельной ЭОП ги-
дрометеоров имеет вид [1]:

α
π
λ

ε
εv = ⋅
−
+

⋅
5

4

2
1
1

z , [м2/м3],               (15)

где z  – отражаемость, [м6/м3], ε  – диэлектричес
кая проницаемость воды.

В литературе [11] отражаемость выражают в  
мм6/м3 или логарифмических единицах 10 lg( )z  
относительно 1 мм6/м3 и обозначают [дБz]. 
Значения z , имеющие в (15) такую размерность, 
переводят в разы и домножают на ( )10 103 6 18− −= .

Отражаемость для гидрометеоров в виде осад-
ков (дождь, снег, град) зависит от их интенсив
ности J  [мм/ч] и для излучения-приема на 
горизонтальной поляризации определяется вы-
ражением [1, 2]:

z A J b= ⋅ , [мм6/м3].                      (16)

В умеренных широтах A = 200 , b =1 6,  
для дождя и A = 2000 , b = 2  для сухого снега. 
Отражаемость мокрого снега в 6…10 раз больше, 
чем сухого. Выражения для расчета отражаемости 
града приведены в [4]. Поляризационные свой-
ства осадков связаны с их типом и интенсивно-
стью [9], и частично приведены в табл. 3.

Отражаемость гидрометеоров в виде тумана 
и облаков рассчитывается через их удельную 
водность M  по следующей формуле [2]:

z M= ⋅ ⋅−4 8 10 8 2. , [мм6/м3],             

где удельная водность M  выражается в [мг/м3].
О свойствах тумана зачастую известно из со-

общения метеослужб о метеорологической даль-
ности видимости (МДВ) Dмв , [м]. МДВ опре-
деляется как максимальная дальность в данном 
направлении, на которой еще можно распознать 
невооруженным глазом в дневное время рельеф-
ный темный объект на фоне неба, а в ночное 
время – несфокусированный источник света 
умеренной интенсивности. Удельная водность 
тумана M  связана с МДВ следующим соотноше-
нием [3]:

M D= ⋅303 6 1 43. ,� ,
мв  [г/м3].                   (17)

Отражаемость тумана можно представлять 
через МДВ, пересчитывая водность из [г/м3] в 
[мг/м3]:

z Dт мв= ⋅ ⋅4 424 103 2 86. � . , [мм6/м3].           (18)

Отражаемость облаков зависит от их типа, 
высоты и других факторов. Пределы значений 
отражаемости z  в сантиметровом диапазоне 
волн составляют, например [1], для слоистых 
облаков от ‑30 до 0 дБz, для слоисто-, мощно-, 
и высоко-кучевых – от -30 до 30 дБz, для слои-
сто-дождевых – от -30 до 40 дБz, кучево-дожде-
вых – от -10 до 60 дБz. При этом максимальные 
значения отражаемостей приходятся на высоты 
от 1 до 2 км, постепенно убывая до минимума на 
высотах 7 – 10 км [12].

Над морем размеры водяных капель в об-
лаках на 30% больше, чем над сушей [13]. 
Вертикальная протяженность облаков от 100 … 
200 м до 14 … 16 км, а горизонтальная – от еди-
ниц до сотен километров.

5. Ослабление сигнала,  
вносимого чистой атмосферой  

и гидрометеорами

Поглощение и рассеяние радиоволн кап
лями воды нарастает пропорционально несущей 
частоте. Для миллиметровых и сантиметровых 

Таблица 3

Вид осадков
zгг,

 [дБz]
zгг / zвв, 
[дБz]

zгв / zвв, 
 [дБz]

Морось <25 0…0.7 < -32
Дождь 25…60 0.5…4 -25…-34
Сухой снег <35 0…0.5 < -34
Плотный снег <25 0…5 -25…-34
Мокрый снег <45 0…3 -10…-20
Сухая снежная крупа 25…35 -0.5…1 < -25
Мокрая снежная крупа 30…50 -0.5…3 -20…-30
Влажный град (< 2 см) 50…60 -0.5…0.5 < -20
Влажный град (> 2 см) 55…70 -0.5…0.5 -10…-15
Дождь с градом 50…70 -1…6 -10…-20

локация и навигация
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волн эти эффекты существенны, а на дециме-
тровых и более длинных волнах влияние дождя 
резко уменьшается. Удельное поглощение взве-
шенными в воздухе каплями воды превышает 
суммарное удельное поглощение кислородом и 
водяным паром атмосферы. Приведем вначале 
исходные данные для расчета дальности действия 
в чистой атмосфере на частотах до 400 ГГц [3, 14]. 
Затем рассмотрим методику расчета удельного 
ослабления в дожде, справедливую при уменьше-
нии длины волны до 1 мм [6]. И завершим описа-
ние полуэмпирическими аналитическими соот-
ношениями для удельного ослабления в тумане, 
расширенного в [13] до частот свыше 30 ГГц.

Удельное ослабление в чистой атмосфере
Поглощение и рассеяние волн в тропосфере 

приводят к удельному ослаблению энергии сиг-
нала, измеряемому в дБ/км. Удельное ослабле-
ние энергии радиоволн при ясной погоде несу-
щественно для дециметровых и более длинных 
волн.

Удвоенное удельное ослабление радиоволн B 
при ясной погоде представлено на рис. 1, 
в  зависимости от несущей (в диапазоне от 0.1 
до 400 ГГц). Цель находится на уровне моря при 
плотности водяного пара 7.5 [г/м3] [3, 14].

Рис. 1. Удвоенное удельное ослабление радиоволн 
в атмосфере при ясной погоде на уровне моря при 

плотности водяного пара 7.5 г/м3

Удельное ослабление в дожде
Для упрощения расчета удельного ослабле-

ния, входящего в выражение (4), можно исполь-
зовать аппроксимирующую зависимость для 
интенсивности дождя 0.1 ≤ J ≤ 100 мм/ч, которая 
записывается в следующем виде [4]:

B m J b
д = ⋅ ,                              (19)

где коэффициенты m  и b  зависят от длины 
волны, выраженной в метрах:

m = ⋅ − ⋅ −− ⋅3 054 1 6670 0166 298 2. .. .λ λλe

− ⋅ ⋅ +−4 929 10 0 059610 3. . ;λ

b = − ⋅ − ⋅1 2 0 5 22500 2
. . .e  λ  

Погрешность аппроксимации в указанных 
диапазонах интенсивности дождей и при длинах 
радиоволн от 1 до 30 мм не превышает 10%.

Туманы характеризуются меньшими разме-
рами капель, чем дожди. Поэтому их влияние 
сказывается сильнее на миллиметровых волнах, 
чем на сантиметровых [1]. Удельное ослабление 
в тумане Bт  зависит от его удельной водности M, 
[г/м3], несущей частоты f, [ГГц] и температуры 
окружающей среды t , [°С] и аппроксимируется 
следующим выражением [3, 13]:

– при f > 30 ГГц

B M f f Tт = ⋅ − + + −−0 5 2 694 22 304 0 12 0 0441. ( . . . . ) ;(20)

– при f ≤ 30 ГГц

B M fт = ⋅ ⋅4 87 10 4 2. � .                     (21)

В (20) и (21) удельная водность тумана M  
может быть определена через МДВ в соответствии 
с (17). 

6. Расчет дальности обнаружения 
РЛС миллиметрового диапазона  

на фоне пассивных помех

Рассчитаем дальность обнаружения РЛС со 
следующими исходными данными (с учетом обо-
значений, введенных в предыдущих разделах): 
λ = 3 19.  мм; P0 192=  Вт; N0

201 35 10= ⋅ −.  Вт/Гц;  
K п = 5  Дб; νi = 30  Дб; νII = =N 64 ; использу-
ется сложный зондирующий сигнал с длитель-
ностью импульса t0 64=  мкс и шириной спек-
тра ∆f0 2=  МГц; tп = 500  мкс; σц м=1 2 ; D = 0 5, ;  
F = −10 5 ; ширина диаграммы направленности 
приемной (передающей) антенн в азимутальной 
и угломестной плоскостях ∆β = °2  и ∆ε = °5  со-
ответственно; температура окружающей среды 
T C= 20 � . На всем пути распространения – 
дождь, интенсивностью J = 4  мм/ч и туман с 
МДВ 100 м. Подстилающая поверхность – луг 
с высотой травы более 0.5 м. Угол скольжения 
ψ = 0 05.  град. Земную поверхность примем ше-
роховатой. Эффектом квазизеркального переот-
ражения от поверхности раздела пренебрежем.

Расчет проведем в два этапа. Вначале срав-
ним точность определения дальности по дан-
ной методике и итеративной табличной ме-
тодике Л.Блэйка [2, 15], модифицированной 
Д.  Бартоном [3, 16], учитывая лишь затухание 
в чистой атмосфере при наличии тумана. При 
этом, чтобы выяснить потенциальные возмож-
ности методики Блэйка–Бартона, не будем огра-
ничивать число итераций двумя – тремя.

На втором этапе расчетов учтем наличие 
пассивных помех от земной поверхности, дождя 
и затухание в нем. Здесь итеративная табличная 
методика не будет использоваться. Для проведе-
ния расчетов в таких условиях Д. Бартоном раз-
работана графическая методика [3, 16], в соот-
ветствии с которой находится точка пересечения 
зависящего от дальности отношения сигнал – по-

Горшков С. А. и др. Уточненная методика расчета дальности действия импульсных РЛС на фоне маскирующих помех
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меха плюс шум с его требуемым значением. Здесь 
результаты предлагаемой методики для импульс-
ной РЛС не сопоставляются с графической, так 
как при одинаковых исходных данных они дают 
одинаковый результат. Разница лишь в числе вы-
полняемых итераций: последовательный полный 
перебор в методике Д. Бартона и число прибли-
жений при численном решении трансцендент-
ного уравнения в предлагаемой методике.

Определим опорную дальность в соответ-
ствии с (2): r0 ≈ 42 км. В соответствии с (2) най-
дем требуемое отношение сигнал-шум с учетом 
потерь энергии в приемо-передающем тракте 
РЛС: ρ = 49 3. . Согласно выражению (3), даль-
ность обнаружения в свободном пространстве, 
с потерями энергии и при g( , )β ε =1 , равна: 
r  ≈  15.8 км. Решив трансцендентное уравне-
ние (4), найдем дальность действия РЛС с уче-
том затухания радиоволн в атмосфере и тумане  
( B B BΣ = + =a т 1 966.  дБ/км): r ≈ 5.04 км.

На рис. 2 приведена зависимость дальности 
обнаружения в аналогичных условиях от номера 
шага приближения в соответствии с методикой 
Блэйка-Бартона. Для анализа потенциальных 
возможностей методики число используемых 
шагов приближения увеличено от обычно ис-
пользуемых двух–трех до двадцати. Здесь же по-
казан результат расчета в соответствии с уточ-
ненной методикой. 

Рис. 2. Сравнение результатов расчета дальности 
обнаружения РЛС с использованием уточненной 

методики и методики Блэйка-Бартона

Из рисунка следует, что при большом сум-
марном ослаблении BΣ  методика Блэйка–
Бартона дает результат по трем итерациям почти 
в два раза отличающийся от истинного значения. 
Близкий к истинному результат получается лишь 
после двадцати итераций. Подобные ситуации 
характерны именно для см-мм-диапазона волн, 
когда затухание в чистой атмосфере (см. рис. 1) и 
тумане существенно растет. При этом для более 
длинноволновых диапазонов двух-трех итера-
тивная методика Блэйка–Бартона дает близкий 
к истинному результат. 

Определим теперь дальность действия на 
фоне пассивных помех от слабого дождя с тума-
ном и от подстилающей поверхности.

Удельная ЭОП подстилающей поверхности 
(в соответствии с (13)): αs = ⋅ −7 6 10 5.  м2/м2. 

Отражаемость дождя (см. (16)): zд =1838  мм6/м3. 
Отражаемость  тумана (см. (18)): zт = 0 00843. мм6/м3.  
Этим значением в дальнейшем можно прене-
бречь. Удельная ЭОП дождя из выражения (15) 
составит αv = ⋅ −4 6 10 3.  м2/м3.

Добавим к предыдущему значению BΣ за-
тухание в дожде согласно выражению (19): 
Bд = 3 4.  дБ/км. Новое значение суммарного за-
тухания B B B BΣ = + + =a т д 5 39.  дБ/км. Тогда 
дальность действия РЛС, рассчитанная в соот-
ветствии с выражением (12): rmax =1 1.  км. 

Аналогичный результат получаем и из графо-
аналитической методики Бартона [3, 16], в кото-
рой последовательно сопоставляются требуемое 
и расчетное отношение сигнал – шум, зависящее 
от дальности. Однако данный результат требует 
значительно большего объема вычислений, так 
как выполняется расчет зависимости отношения 
сигнал – шум от дальности в пределах от некото-
рого минимального значения до r0 с шагом, опре-
деляемым требуемой точностью.

Заключение

Получено трансцендентное уравнение, ко-
рень которого определяет дальность действия 
наземных импульсных РЛС на фоне совокуп-
ности активных и пассивных маскирующих по-
мех с учетом ослабления в атмосфере. Показано, 
что для сильных ослаблений (малые длины волн, 
туман) предложенный метод значительно повы-
шает точность расчетов по сравнению с извест-
ным двух-трех-итеративным подходом Блэйка-
Бартона.

В отличие от графо-аналитического реше-
ния [3, 16], предложенное уравнение содержит 
неизвестное расстояние до цели в явном виде. 
Оно легко решается, например, функцией root(x) 
системы Mathcad и, в отличие от графоаналити-
ческой методики Д.Бартона, не требует построе-
ния графических зависимостей. Однако область 
использования предложенной методики, в отли-
чие от методики Д.Бартона, ограничивается им-
пульсными РЛС.

Литература

[1]	Радиоэлектронные системы: Основы построения и 
теория. Справочник. Изд. 2-е, перераб. и доп./ Под 
ред. Я.Д. Ширмана. – М.: Радиотехника, 2007.  – 
512 с.

[2]	Справочник по радиолокации : Пер. с англ. (в че-
тырех томах) / под общей ред. К.Н.Трофимова. 
Том 1. Основы радиолокации; Под ред. Я.С. Ицхо-
ки. – М.: Сов. радио, 1976. – 456 с.

[3]	Barton David K. Radar system analysis and modeling. – 
Boston, London: Artech House, 2005. – 545 р.

[4]	Красюк Н.П. Влияние тропосферы и подстилаю-
щей поверхности на работу РЛС / Н.П. Красюк, 
В.Л. Коблов, В.Н. Красюк. – М.: Радио и связь, 
1988. – 216 с.

[5]	Охрименко А.Е. Теоретические основы радиолока-
ции и РЭБ. Часть I. – М.: Воениздат, 1983. – 456 с.

локация и навигация



9Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

[6]	Kulemin .G.P. Millimeter-Wave Radar Targets and 
Clutter. – Boston, London: Artech House, 2003. – 
410 р.

[7]	Винокуров В.И. Морская радиолокация. – Л.: Судо-
строение, 1986. – 256 с.

[8]	Кулемин Г.П., Разсказовский В.Б. Рассеяние милли-
метровых радиоволн поверхностью Земли под ма-
лыми углами. – Киев: Наук. думка, 1987. – 262 с.

[9]	Bringi V.N., Chandrasecar V. Polarimetric Doppler 
Weather Radar. Cambridge University Press, 2002. – 
663 p.

[10] Горшков С.А., Латушкин В.В., Седышев С.Ю. Осно-
вы радиолокации: Конспект лекций. Ч. 2. – Минск: 
ВА РБ, 2004 г. – 177с.

[11] Довиак Р., Зрнич Д. Доплеровские радиолокаторы 
и метеорологические наблюдения : Пер. с англ. /
Под ред. А.А. Черникова. – Л.: Гидрометеоиздат, 
1988. – 512 с.

[12] Радиолокационные методы исследования Земли / 
Ю.А. Мельник, С.Г. Зубкович, В.Д. Степаненко и др. 
Под ред. Ю.А. Мельника. – М.: Советское радио, 
1980. – 264 с.

[13] Nathanson F.E., Reilly J.P., Cohen M.N. Radar Design 
Principles. — 2nd ed., N.-Y.: McGraw-Hill, 1999. – 
720 p.

[14] Christiansen D. Electronic Engineers Handbook, 4th 
ed. New York: McGraw-Hill, 1997. – 400 p.

[15] Blake L.V. Radar Range – Performance Analysis/ – 
Norvuud, M.A.: Artech House, 1986. 

[16] Barton David K. Radar Equations for Modern Radar.  – 
Boston, London: Artech House, 2013. – 428 р.

Поступила в редколлегию 16.12.2013

Горшков Сергей Анатольевич, кан-
дидат технических наук, доцент, 
начальник кафедры радиолокации 
и приемо-передающих устройств 
учреждения образования «Воен-
ная академия Республики Бела-
русь». Научные интересы: модели-
рование, обнаружение, измерение 
и распознавание локационных 
сигналов.

Оргиш Павел Иванович, магистр 
технических наук, аспирант кафе-
дры радиолокации и приемо-пе-
редающих устройств учреждения 
образования «Военная академия 
Республики Беларусь». Научные 
интересы: MIMO (Multiple Input 
Multiple Output) радиолокацион-
ные системы, повышение скрыт-
ности и живучести средств актив-
ной локации.

Буйлов Евгений Николаевич, ма-
гистр технических наук, аспирант 
кафедры радиолокации и при-
емо-передающих устройств уч-
реждения образования «Военная 
академия Республики Беларусь». 
Научные интересы: моноимпульс-
ные радиолокационные системы, 
измерение – распознавание лока-
ционных сигналов.

Фильчук Юлия Сергеевна, маги-
странт кафедры радиолокации и 
приемо-передающих устройств 
учреждения образования «Военная 
академия Республики Беларусь». 
Научные интересы: обнаружение 
радиолокационных сигналов на 
фоне пассивных помех.

Удк 621.396.96
Уточнена методика розрахунку дальності дії ім-

пульсних РЛС на тлі маскуючих завад / С.А. Горшков, 
П.І. Оргіш, Є.М. Буйлов, Ю.С. Фільчук // Приклад-
на радіоелектроніка: наук.-техн. журнал. – 2014. – 
Том 13. – № 1. – С. 3–9.

Розроблено методику розрахунку дальності дії 
РЛС сантиметрового-міліметрового діапазонів до-
вжин хвиль по маловисотних об’єктах на тлі сукупнос-
ті маскуючих завад з урахуванням загасання радіохвиль 
в атмосфері. Розглянуто уточнене трансцендентне 
рівняння дальності для маловисотних об’єктів на тлі 
сукупності завад. Наведено методики розрахунку по-
тужності пасивних завад від підстильної поверхні та 
гідрометеорів; методики визначення дальності дії за 
наявності туману та інших метеоутворень.

Ключові слова: відображення, що заважають, даль-
ність дії радіолокаційної станції.

Табл.: 03. Іл.: 2. Бібліогр.: 16 найм.

UDC 621.396.96
The specified design procedure of range of pulse radars 

against the background of masking interferences / S.A. Gorsh-
kov, P.I. Orgish, E.N. Byilov, Yu.S. Filchuk //  Applied Radio 
Electronics: Sci. Journ. – 2014. – Vol. 13. – №  1. – P. 3–9.

The method of centimeter-millimeter wave band radar 
range calculation for low-height objects against the back-
ground of a sum of masking interferences taking into ac-
count radio waves attenuation is shown. The improved tran-
scendental range equation for low-height objects against the 
sum of interferences background is considered. The meth-
ods of surface and precipitations clutter power calculation 
and the methods of range estimation in the presence of fog 
and other precipitations are shown.

Keywords: clutter, range of a radar station.
Tab.: 03. Fig.: 2. Ref.: 16 items.

Горшков С. А. и др. Уточненная методика расчета дальности действия импульсных РЛС на фоне маскирующих помех
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UDK 621.396

A COMPETITIVE DESCRIPTIVE REGULARIZATION MVDR BEAMFORMING 
APPROACH  FOR FEATURE ENHANCED ARRAY RADAR IMAGING 

Yuriy SHKVARKO, Victor ESPADAS, and David CASTRO 

The paper develops a new robust adaptive beamforming (AB) inspired approach for high resolution array 
radar imaging in harsh sensing environments. At the hardware codesign level, i.e., the array configuring 
stage, we adopt the celebrated GeoSTAR sensor array geometry that provides a desirable low side lobes level 
of the point spread function (PSF) attained employing the conventional matched spatial filtering (MSF) 
technique for radar image formation. At the software codesign level, i.e., the algorithm design stage, we 
suggest performing the unification of the recently developed descriptive experiment design regularization 
(DEDR) framework with the sparsity preserving and convergence guaranteed regularizing projections onto 
convex solution sets (POCS). The low resolution MSF image serves as an input (zerostep iteration) for the 
feature enhancing DEDRPOCSAB processing. The latter is implemented in an effective implicit iterative 
fashion avoiding cumbersome data covariance matrix inversions in contrast to all competing minimum vari-
ance distortionless response (MVDR) inspired robust ABbased radar imaging techniques. The effectiveness 
of the proposed method in comparison with the most prominent competing techniques is corroborated via 
extended simulations adapted for the harsh test sensing scenarios of multiple target imaging with mmband 
array radar systems that employ different feasible sensor array configurations.

Keywords: antenna array, descriptive experiment design, imaging radar, iterative processing, regularization.

Introduction

Beamforming is a pervading task in a variety of 
array radar signal processing applications, (e.g., see 
[1] – [11] and the references therein), in particular, 
in feature enhanced array radar imaging (RI) that is 
a matter of this study. Due to adaptive (i.e., structur-
ally constrained data dependent) adjustment of the 
weight vectors in the processing array radar channels 
the adaptive beamforming (AB) based RI techniques 
can attain enhanced resolution performances and 
much better interference rejection capability than 
the data-independent beamformers that implement 
the conventional so-called matched spatial filtering 
(MSF) image formation method [2], [6]. However 
the AB-based techniques are sensitive to harsh op-
erational scenario uncertainties attributed to random 
signal perturbations in a turbulent propagation me-
dium, possible imperfect sensor array system calibra-
tion, signal fading, near-far waveform mismodeling, 
local scattering, multiplicative noise, angular spread-
ing, as well as other distorting effects. In such harsh 
practical scenarios, the performance degradation of 
the traditional MVDR inspired AB-based techniques 
become pronounced because most of these tech-
niques are based on the assumption of an accurate 
knowledge of the array response of the desired signal 
[6]. The problem has spurred development of various 
robust AB versions, and many sophisticated robust 
AB techniques are now available including the con-
sidered RI applications (e.g., see [2]–[4], [7]–[11] 
and the references therein). The majority of those 
employ the robust modifications of the celebrated 
MVDR method [2], [9]–[11] that all require cumber-
some data covariance matrix inversions. Different ro-
bust AB versions adapted for harsh sensing scenarios 
propose specific procedures based on the so-called 
worst-case performance optimization [2], [6] that 

also employs cumbersome matrix inversions. Crucial 
still unresolved problem relates to the development 
of robust AB-based feature enhanced RI framework 
and related techniques that avoid such cumbersome 
data covariance matrix inversions proposing alterna-
tive approaches based on imaging inverse problem 
phenomenology and employing multilevel image for-
mation concepts with iterative reconstructive radar 
image processing.  

In the previous paper of this series [1], we have 
featured the descriptive experiment design regulari-
zation (DEDR)-based approach [8], [9] for robust 
imaging of multiple target scenes via space-time 
processing of multimode mm-band array radar data. 
The multiple frequency-polarization signal process-
ing (SP) mode was employed to provide necessary 
DEDR redundancy that was next exploited to en-
hance the spatial resolution performances in different 
operational environments including harsh scenarios 
with imperfect array calibration, partial sensor failure 
and/or uncertain noise statistics. The addressed in [1] 
framework can be referred to as a robust extension 
of the Van-Cittert-Zernike approach [5], [11] based 
on the matched spatial filter bank SP for such real-
istic operational scenarios. Hence, the MSF-based 
low resolution array radar image formation employs 
the robust regularized matched spatial filter bank SP 
[1]. At the hardware (HW) co-design level (i.e., the 
array configuring) we adopted the celebrated Geo-
synthesized thinned array radiometer (GeoSTAR) 
sensor array geometry [5]. In [1], the HW co-design 
problem of suppression of the sidelobes in the result-
ing MSF system output point spread function (PSF) 
balanced over the minimization of the effective width 
of its principal lobe was resolved by optimizing the ar-
ray configuration characteristics. As it was featured in 
[1], the advantage of the GeoSTAR array geometry 
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consists in providing a desirable PSF shape with a 
sharp principal lobe and considerably lower side lobes 
level than those attained with other feasible array 
configurations [1], [2], [5]. Unfortunately, being ro-
bust against harsh scenario model uncertainties, such 
DEDR-related MSF imaging technique provides im-
ages that do not manifest enhanced spatial resolution 
performances because no structurally constrained 
robust AB-based SP and image processing have been 
employed.

In this paper we address a new robust AB-based 
approach for high resolution array radar imaging in 
harsh sensing scenarios. At the software (SW) co-de-
sign, i.e., the algorithm design level, the new robust 
AB-based RI technique utilizes the idea of unification 
of the recently developed robust DEDR framework 
[9], [16] with the sparsity preserving and convergence 
guaranteed regularizing projections onto convex so-
lution sets (POCS) [11]. As in the previous develop-
ments [1], at the HW co-design level we adopt the 
celebrated GeoSTAR sensor array configuration [5]. 
The feature enhanced RI is next stated and treated 
in the context of imaging inverse problems phenom-
enology [11], [16], [18]. In the addressed framework, 
the MSF image serves as an input (zero-step iteration) 
for the second level feature enhanced reconstructive 
imaging via multilevel DEDR-POCS-AB-based pro-
cessing of the initial low resolution MSF image. The 
reconstructive feature enhanced image processing is 
implemented in an effective implicit iterative fashion 
avoiding cumbersome data empirical covariance ma-
trix inversions in contrast to all considered competing 
minimum variance distortionless response (MVDR) 
based robust AB techniques, e.g., [2], [6], [13], [14]. 
The effectiveness of the proposed method in com-
parison with other most prominent competing RI 
techniques [2], [6], [14] is corroborated via extended 
simulations adapted for the test scenarios of multiple 
target imaging with mm-band array radar systems that 
employ different sensor array configurations [1]. The 
results are indicative of the superior operational effi-
ciency of high resolution localization of the multiple 
closely spaced targets with the GeoSTAR configured 
array imaging radar that implements the proposed 
multilevel DEDR-POCD-AB signal processing 
method.

The rest of the paper is organized as follows. In 
Sections I and II we recall the main HW-SW co-
design results of the DEDR-related MSF method 
referring to the first paper of these series [1]. Section 
III presents the imaging inverse problem formalism of 
the feature enhanced RI problem at hand. In Section 
IV we develop our new DEDR-POCS-restructured 
MVDR approach that leads to the DEDR-POCS-AB 
framework. The implicit iterative scheme for efficient 
implementation of the overall DEDR-POCS-AB 
technique for feature enhanced array radar imaging 
that do not involve any matrix inversions is detailed 
in Section V followed by the simulation results with 
the relevant discussions in Section VI and concluding 
remarks in Section VII.

I. Considered RI System  
HW SpecificationS 

The GeoSTAR imaging sensor system has 
been originally addressed in [5] as a concept to pro-
vide high resolution imaging of distributed scenes 
remotely sensed with passive microwave and mm 
waveband radiometers. Nevertheless, the celebrated 
GeoSTAR array configuration is also well adapted for 
active RI systems as it was demonstrated in [15] and 
also featured in details in the previous study [1]. The 
particular mm-band imaging array radar system con-
sidered in that previous paper [1] is a multimode array 
sensor system. Such system operates at two separate 
yet concurrent frequencies of 24.5 GHz and 35 GHz 
with dual polarization (V – vertical and H – horizon-
tal). At one instant, radio frequency (RF) pulses of a 
specified very narrow (∼10 ns) pulse width (PW) are 
transmitted concurrently at 24.5 and 35 GHz in either 
V polarization or H polarization. These pulses are 
“calibrated” to maintain coherency so that their am-
plitudes and phases are constant for different pulses. 
The transmitting antenna is switched between verti-
cal (V) and horizontal (H) polarizations, i.e., V and H 
transmitted pulses are delayed by a certain time. For 
each frequency (24.5 GHz or 35 GHz), transmitted V 
polarized and H polarized RF pulses are separated by 
a half of the fixed pulse repetition time (PRT/2). 

In [1], the antenna array is composed of 24 el-
ements as in [5], [15]. Each sensor element receives 
signals at V and H polarizations. The received signals 
are spread over time duration of N = Rr PWs, where 
Rr is the number of range resolution cells used to pro-
cess the received signals for each transmitted pulse. 
In every PRT corresponding to one frequency band 
(24 GHz or 36 GHz), one time delay vector Td and 
4 measurement data vectors, {uVV, uVH, uHV, uHH} are 
provided for further processing. That is, for each po-
larization mode {VV, VH, HV, HH} there is no time 
delay between receiving antenna elements since they 
are spaced close to each other, so Td has the same 
value for all 24 array elements for each range gate. 
Next, each data vector in the set {uVV,…, uHH} contains 
the relevant in phase (I) and quadrature (Q) compo-
nents that compose 24-element (m = 1,…, 24) data 
vectors  collected for 2Rr measurement time instants. 
The operation range of the system lies in the interval 
from 1m to 50m, with a range resolution cell of 0.3m, 
so at the SP level the observer controls Rr = 165 over-
all processing range gates.   

The crucial SP issue relates to the formation of 
the empirical estimate Yr|p = aver j j

i r p r p{ ( ) ( )}| |u u+  of the 

sensor data true correlation matrix Rr|p = < >+u ur p r p| |   
for each range gate r = 1, …, Rr = 165 at each polari-
zation mode indexed now by p = VV, VH, HV, HH. 
The independent realizations { ( );|ur p j j J=1,..., } in 
the averaging procedure for formation of Yr|p are to be 
recorded over J transmitted pulses for each range gate 
r at each polarization mode p. To guarantee the full-
rank sensor data covariance matrices {Yr|p;  r  =  1,…, 
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Rr = 165; p = 1,…, 4} the minimal number of inde-
pendent recordings J should be not less than the 
number of sensors (M = 24), thus J > 24 independ-
ent realizations are to be recorded  for each feasible 
“range gate (r) – polarization mode (p)” combination 
{r|p}. In the opposite case (J < 24), the empirical data 
covariance matrices are rank-deficient. This means 
that for J < 24 at the corresponding {r|p} the robust 
MSF-based beamforming inevitably faces the prob-
lem of huge artifacts on the low resolution noise cor-
rupted scene images [11], [18]. At the target detection 
SP stage, such artifacts inevitably increase the false 
alarm rate [2], [6], [11], [14]. That is why, in all SP 
developments in [1] and in this study, the redundancy 
guaranteed data collection mode J > 24 is considered.     

To compare different HW designs, in [1] we 
featured three feasible sensor array configurations. 
Fig. 1(a) shows the conventional X-shaped equally 
spaced 24 element antenna array layout for the in-
ter-element spacing dA = 1.8λo, where λo defines the 
employed wavelength, in this case fo = 24 GHz. The 
corresponding so-called uv spatial samples in the vis-
ibility domain are presented in Fig. 1(b). In Fig. 2(a), 
a circular-shaped (O-shaped) antenna array layout 
with the same parameters is depicted. The related uv 
spatial visibility samples are shown in Fig. 2(b). The 
GeoSTAR Y-shaped array layout is presented in Fig. 
3(a) with the corresponding uv samples in Fig 3(b), 
respectively. In all cases, u and v samples specify the 
normalized (so-called visibility domain) coordinate 
representation format, i.e., u = x/λo, and v = y/λo. 

II. MSF Image Formation  
Technique

The DEDR-related (i.e., low artifacts) MSF-
based image formation algorithm featured in the pre-
vious study [1] comes directly from the Celebrated 
Van-Cittert-Zernike theorem from radio astronomy 
[5], [11] according to which, the noise-free data vis-
ibility function R(u,v) (constructed directly from the 
noise free data true covariance function R(x,y) at each 
range gate via its scaling to the visibility domain [11]) 
and the related spatial spectrum pattern (SSP) or the 
angular brightness distribution b(θx,θy) over the 2-D 
angular observation space ( , )θ θx y ∈Θ  are related 
through the 2-D spatial inverse Fourier transform [1]

	
R u v c b

c b u v d

x y

x y x y x

( , ) ( , )

( , )exp ( )

= ℑ { }=
= + + 

−

∫
θ θ θ

θ θ π θ θ θ

1

2i
Θ

dd yθ
	 (1)

where c is the normalizing constant (not critical 
for image formation and analysis) and the visibility 
function arguments (u,v) represent the x-y 
projections of the normalized sensor baseline vectors 
(normalized to the wavelength λo) in the visibility 
domain (u, v) ∈ P/λo  [1], [5]. Also, starting from (1) 
and all over the remained paper text we omit the range 
(r) – polarization (p) subscripts standing with R(u,v), 
R(x,y) and the related matrix-form representations 

R, Y, because the developed further theory and 
implementation techniques for spatial (over angular 
variables ( , )θ θx y ∈Θ ) resolution enhanced  imaging is 
similar for all range gates, r = 1, …, Rr  and all employed 
polarization modes, p = {VV, VH, HV, HH}. Thus, in 
the following developments of the conventional MSF 
and spatially enhanced reconstructive array radar 
imaging techniques,  any  particular  feasible  “range 
gate (r) – polarization mode (p)” combination {r|p} 
can be assumed. 

The robust MSF-based method for low resolu-
tion image formation featured in [1] implies, first, 
formation of  the  observed  noised  visibility function 
R u v

^
( , )  via scaling the estimated correlation matrix Y  

to the visibility domain (over the range of normalized 
visibility spacings (u,v)∈P/λo) followed, second, by 
the 2-D Fourier  transform  that  yields  the  MSF im-
age of the scene 

	

b R u v

R u v

x y u v u v

u v

^

, ( , )

^

( , )

^

( , ) ( , )

( , )exp (

θ θ

π

= ℑ 






=

= −

Π

Π

A

A i2 uu v dudvx yθ θ
λ

+ ∫ )
/Ρ 0

	 (2)

at a particular feasible {r|p} combination [1]. Here, 
ℑu v, denotes the 2-D Fourier transform operator 
over  (u,v) ∈ P/λo coordinates, and ΠA{u,v} defines 
a projector that specifies the particular employed 
sensor array configuration resulting in different 
resolution performances attainable with the MSF-
based imaging technique (2). In the pursued in 
[1] nonparametric RI problem treatment, the 
spatial resolution quality is assessed by the shape 
of the resulting MSF system PSF associated with 
the image (2) of a single point-type target (TAG) 
located at the origin of the scene coordinate system 
at the corresponding range gate r∈R and relevant 
polarization mode p. In particular, the desired system 
PSF is associated with a shape that provides the 
lowest possible side lobes (and grating lobes) level 
balanced over the minimum achievable effective 
width of the PSF’s main (principal) lobe [1], [2], [11], 
[14]. The feasible array configurations featured in [1] 
encompass the conventional X-shaped and O-shaped 
arrays [15] and the GeoSTAR-configured Y-shaped 
array [5]. Figures 1(c), 2(c) and 3(c) present the PSFs 
provided by the MSF single TAG imaging procedure 
(2) employing projectors ΠA{u,v} related to the cross-
shaped (X-shaped) [15], circular-shaped (O-shaped) 
[15] and the GeoSTAR-configured Y-shaped sensor 
array [1], [5] geometries, respectively. Note that the 
spatial resolution performances attained with the 2-D 
FFT MSF technique (2) are characterized by the 
width of the PSF’s principal lobe and the maximum 
level of its secondary lobes (including the suppressed 
grating lobes). The corresponding PSFs computed 
using the simulations SW developed in [1] are re-
ported in Figures 1(c)–3(c). Those corroborate that 
the Y-shaped GeoSTAR configured array outper-
forms two other feasible conventional (X-shaped and 
O-shaped) array configurations [1].  
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	 	      (a)			       	      (b)			     (c)

Fig. 1.  (a) Antenna array layout with sensors numbering for X-shaped configuration;  
(b) corresponding uv samples for inter-element spacing dA = 1.8λo; carrier frequency fo = 24GHz;  

(c) relevant PSF for 24 element X-shaped configured imaging array

		       (a)			       	      (b)			      (c)

Fig. 2.  (a) Antenna array layout with sensors numbering for O-shaped configuration;  
(b) corresponding uv samples for inter-element spacing dA = 1.8λo; carrier frequency fo = 24GHz;  

(c) relevant PSF for 24 element O-shaped configured imaging array

		       (a)			      	      (b)			     (c)

Fig. 3.  (a) Antenna array layout with sensors numbering for Y-shaped GeoSTAR configuration;  
(b) corresponding uv samples for inter-element spacing dA = 1.8λo; carrier frequency fo = 24GHz;  

(c) relevant PSF for 24 element Y-shaped configured imaging array

III. Enhanced Radar Imaging Inverse 
Problem Formalism

Following [9], [18] consider the vector-form co-
herent equation of observation that relates the pixel-
framed random scene reflectivity v with the coherent 
array output data signal      

{u(j) = �Sv( )j + n(j);  j = 1,…, J},               (3)

where n(j) represents the observation noise and 
�S S S= + ∆∆  is the M×K (M < K for compressed sensing 
scenarios) matrix-form approximation of the integral 
perturbed signal formation operator (SFO), in which 
the regular component S is specified by the employed 
radar signal modulation mode specified in Sect. 
II. Recall that starting from (1) we consider any 
particular feasible “range gate (r) – polarization mode 

Shkvarko Yu. V. et al. A competitive descriptive regularization MVDR beamforming approach for feature enhanced array radar imaging
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(p)” combination {r|p}, thus omit subscripts r|p. In (3), 
v, n, u are Gaussian zero-mean vectors composed of 
the random entries { }vk k

K
=1 , { }nm m

M
=1  and { }um m

M
=1 , re-

spectively [9]. These vectors are characterized by the 
correlation matrices, R D b bv = =( ) ( )diag , the diago-
nal matrix with the vector-form SSP b at its principal 
diagonal, R In = N0  and R SR S Iu v=< > ++� � N0 ,  cor-
respondingly, where the averaging <∙> is performed 
over the randomness of perturbations s of the regular 
SFO S in (3), superscript +  stands for Hermitian con-
jugate, and N0  is the white observation noise power. 
Vector b represents a lexicographically ordered by 
multi-index k = (kx, ky) vector-form approximation 
of the SSP map B = {b(kx, kx)} over the Ky×Kx pixel-
framed 2-D scene {kx = 1,…, Kx; ky = 1,…, Ky; k = 1, 
…, K = KxKy} at each feasible  {r|p} combination [1].

The feature-enhanced RS imaging problem at 
hand is to develop the framework (in this study, the 
unified DEDR-POCS-AB referred to as the DEDR-
POCS-restructured MVDR method) and the related 
technique(s) for high-resolution estimation (feature-
enhanced reconstruction) of the SSP 

	 b b u
^

{ | { ( )}; ,..., }= =est j j JDEDR�POCS�AB 1 	 (4)

from the available recordings (3) of the complex 
(coherent) array data {u(j)} degraded by the composite 
noise (multiplicative s and additive n) with the SFO 
perturbation statistics < >+� �SR Sv  usually unknown to 
the observer.

IV. DEDR RESTRUCTURED MVDR STRATEGY 

The high-resolution adaptive estimation of the 
SSP via the classical adaptive minimum variance dis-
tortionless response (MVDR) method [2], [6] em-
ploys the strategy

	 bk

k k

^

( )
=

+ −

1
1s R b su

; k = 1,…, K	 (5)

optimal (in the MVDR sense) for the theoretical 
model-dependent (b-dependent) array covariance 
matrix inverse R bu

-1( )  where sk
+  defines the so-called 

kth steering vector composed of the corresponding kth 
row (k = 1,…, K) of the adjoint regular SFO matrix S+ 
[9], [10]. In the real-world RS imaging scenarios, the 
unknown exact model of the covariance matrix R bu ( )  
is substituted by its sample maximum likelihood (ML) 

estimate [6], [10], [11] Y R u=
^

= +
=∑( / ) ( ) ( )1

1
J j j

j

J
u u

(at each treated combination {r|p}) that yields the 
conventional MVDR algorithm [2], [6]

	 bk

k k

^
=

+ −

1
1s Y s

; k = 1,…, K	 (6)   

feasible for the full rank Y only. From simple algebra, 
it is easy to corroborate that the theoretical model 
based strategy (5) is algorithmically equivalent to 
the solution (with respect to the SSP vector b) of the 
nonlinear equation 

	 { ( )} { ( ) ( ) ( )}D b W b R b W budiag diag= + 	 (7)

with the solution operator (SO)

	 W b D b S S I D b S( ) ( ( ) ) ( )= ++ − +N0
1 .	 (8)

Substituting in (7) the theoretical covariance 

matrix R z  by its ML sample estimate Y R u=
^

 yields 
the DEDR-restructured MVDR strategy 

	
b D b

W b YW b

^ ^
diag

^ ^
diag

solution totheEq. { ( )}

{ ( ) ( )}

→ → =

= +
 	  (9) 

or in an equivalent form

b D b

K b QK b

^ ^
diag

^ ^
diag

solution totheEq. { ( )}

{ ( ) ( )}

→ → =

= +
         (10)

with the solution independent sufficient statistics ma-
trix
	 Q S YS= + 	 (11)

and the solution dependent matrix-form reconstruc-
tive operator 

K K b D b I D b= = + −( ) ( ( ) ) ( )
^ ^ ^

ΨΨ N0
1 .            (12)

Here, we have incorporated the following nota-
tions: operator {⋅}diag  returns the vector of the prin-
cipal diagonal of the embraced matrix, and ΨΨ = +S S  
represents the matrix-form point spread function 
(PSF) of the low-resolution MSF imaging array radar 
system [9], [18]. Note that matrix K does not involve 
inversion of D b

^
( ) , hence, the DEDR-restructured 

MVDR strategy (10) results in the desired sparsity 
preserving technique that admits zero entries in b and 
is also  feasible for rank deficient data covariance ma-
trices Y (for J < M).  

The DEDR framework [8], [9] suggests the worst 
case statistical performances optimization approach 
to the problem (4) with the harsh sensing scenario 
model uncertainties regarding the SFO perturbations 
that yields the robust SO

W b K b S D b I D b S
^ ^ ^ ^

( ) ( ) ( ( ) ) ( )= = ++ − +ΨΨ NΣ
1 ,     (13)

in which N NΣ = +0 β  is the observation noise power 
N0  augmented by factor β ≥ 0 adjusted to the regular 
SFO Loewner ordering factor and the statistical 
uncertainty bound for the SFO perturbation (see 
[9] for details). Hence, the robust modification of 
the DEDR is constructed by replacing in (9), (10) 
N0 by the composite N NΣ = +0 β  that results in the 
diagonal loaded K in (13). In practical scenarios, the 
loaded regularization factor NΣ  can be evaluated 
empirically from the noise corrupted low-resolution 
MSF image following one of the local statistics 
techniques exemplified in [4], [10].   

Solver (10) still contains solution dependent in-
versions necessary to compute the reconstructive op-
erator (12). Thus, to convert (10) into the solver that 
avoids any matrix inversions, we substitute (10) by the 
algorithmically equivalent strategy

b A b D b A b

D b QD b

^ ^ ^ ^

^ ^

→ → =

= +

solution to { ( ) ( ) ( )}

{ ( ) ( )}

diag

diag

        (14)

Next, to modify (14) to the conventional matrix-
vector transform form, we make the use of the follow-
ing properties [9]
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Property 1.   

	 { ( ) ( ) ( )} ( )
^ ^ ^

diag
^ ^

A b D b A b T b b= ,	 (15)

T b A b A b( ) ( ) ( )
^ ^ ^
= ∗�                         (16)

where �  defines the Schur-Hadamard (elementwise) 
matrix product.

Property 2.

{ ( ) ( )} ( )
^ ^

diag
^

D b QD b D b g+ = 2 ,               (17)

g Q= { }diag .                               (18)

Using these properties, solver (14) is transformed 
into the following strategy

b T b b D b g
^ ^ ^ ^

solution tothe Eq. ( ) ( )→ → = 2       (19)

that does not involve any matrix inversions, thus  guar-
antees preservation of sparse structures in the desired 
solution. The latter means that DEDR restructured 
MVDR strategy (19) is feasible for imaging the scenes 
composed from extended (spatially distributed) ob-
jects as well as scenes composed with some point-type 
targets (TAGs), i.e., intrinsically sparse scenes, as 
well as any composite scenes (e.g., point-type TAGs 
placed over the distrusted extended objects). 

The derived solver (19) is extremely nonlinear, 
hence the desired solution (feature enhanced radar 
image) can be found only via iterative numerical 
computing. Now, we are ready to proceed with the 
development of such a procedure that realizes the 
DEDR restructured MVDR strategy (19).

V. DEDR-POCS-AB ITERATIVE  
RI TECHNIQUE

Consider, first, that the SSP estimation formal-
ized by (4) is performed in the positive convex cone 
solution set  B( )K  in the vector space with metric 
structure specified by some metric inducing opera-
tor M  [7], [12], [18]. In the considered in this study 
standard Euclidean � 2  structured metric, M = I ,  
i.e., the identity matrix. Other admissible sophisti-
cated metric structures in the solution space that may 
incorporate image gradient maps and �1  structured 
(so-called total variation) metrics [18] are beyond the 
scope of this paper. 

  To transform (19) into the iterative feature en-
hanced RI procedure that performs the desired SSP 
reconstruction in the solution set B( )K  we incorporate 
into (19) the composite cascade transform

	 H P T= +π .	 (20)

Recall that in this study we have adopted the con-
ventional Euclidean � 2  structured metric (M = I ) in 
the solution space.

The action of such H  is twofold. First, T  
transforms (19) into the implicit iterative numeri-
cal scheme [17] defined by the canonical contractive 
mapping equation

( / )( ) ( )

( ) ; , ,..

[ ]
^

[ ]
^

[ ] [ ]
^ ^

[ ]

^
[ ]

1

0 1

1

2

τ i i i i i

i i

b b T b b

D b g

+ − + =

= = ..
             (21)

in which the relaxation parameter τ[ ]i  must be prop-
erly adjusted at each iteration i = 1, …  to guarantee 

the overall convergence of (21). Instead of such cum-
bersome (not unique [17]) adjustments of τ[ ]i , we in-
corporate into the canonical scheme (21) the POCS 
operator P+π  that serves as a projector onto convex 
positive solution set B( )K with standard Euclidean � 2  
structured metric (M = I ). Such projector P+π  is eas-
ily constructed as a hard thresholding operator [11] 
that at each iteration i = 1, …  clips off all entries of 
b
^

[ ]i  lower than the user specified nonnegative sparsity 
preserving  tolerance threshold level π. Hence, P+π  
serves as a convergence guaranteed POCS operator 
[11] that naturally discards τ[ ]i  in (21), i.e., one can 
simply adopt τ[ ]i = 1 [17]. With such cascade H  the 
(21) is transformed into the desired implicit iterative 
feature enhanced DEDR-POCS-AB technique

b b D b g T b b
^ ^

[ ]
^ ^ ^

{ ( ) ( ) }; ,..., .i i i i i i I+[ ] + [ ] [ ] [ ]= + − =1
2 1P πP+πb b D b g T b b

^ ^
[ ]

^ ^ ^
{ ( ) ( ) }; ,..., .i i i i i i I+[ ] + [ ] [ ] [ ]= + − =1

2 1P π (22)

The iterative process is initialized with the low-

resolution incoherent MSF image b g
^

[ ]0 =  formed 
via (18) and is terminated at b

^
[ ]i  for which the user 

specified � 2 -norm convergence tolerance level εTL is 
attained at some i = I. 

Now, we are ready to outline the iterative 
DEDR-POCS-AB technique for feature enhanced 
RI with array radar sensor systems as follows.
Step 1	 Specify the model of the imaging radar 
(Specifications)	 system by computing its matrix form 

PSF operator ΨΨ = +S S  specified by 
the sensor array geometry and em-
ployed modulation format defined by 
the SFO matrix S. Specify the opera-
tional scenario parameters (the sig-
nal formation operator uncertainty 
bound η, observation noise power 
N0, and image prior gray level b0) 
that define the amount of the DEDR 
regularization (NΣ = N0 + b0η), or 
evaluate factor NΣ empirically from 
the low resolution MSF image, e.g., 
applying any of the local statistics 
methods exemplified in [4], [10].

Step 2	 Initialize the SSP b
^

[ ]0  as an output g 
(Initialization)	 of the low resolution MSF tech-

nique, e.g., 2-D discrete-form FFT 
(2), specified in the vector-form as 
b
^

[ ]0 = g  (18). Construct the diagonal 
matrix-form stabilizer D b2

0( )
^

[ ]  and 
the corresponding matrices A b

^
( )[ ]0 , 

T b( )
^

[ ]0  that specify the discrepancy 
term in (22) at the zero step (i = 0) 
iteration b g

^
[ ]0 = . 

Step 3	 Run the implicit contractive mapping 
(Iterations)	 algorithm (22) repeatedly for itera-

tions i = 1, 2, … 
Step 4	 Proceed with iterating (22) until the
(Termination)	 � 2  norm of the difference between 

two consecutive reconstructions be-
comes smaller than the user-specified 
threshold (convergence tolerance 
level εTL). In this study, we adopt  
εTL = 0.05. 
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VI. SIMULATIONS AND DISCUSSIONS

In this Section, we corroborate the effective-
ness of the proposed iterative DEDR-POCS-AB 
technique (22) for feature enhanced RI with the 
particular array radar HW sensor system model fea-
tured in our previous study [1]. Referring to that ac-
companied paper [1], we compared three competing 
24-element array geometries with the corresponding 
layouts featured in Figures 1, 2, and 3. The nominal 
test scene relates to the range gate r = 30m and was 
composed of 5 TAGs located at the x-y coordinates 
(in meters): {0m-0m; 4.5m-6m; 9m-12m; 4.5m-6m; 
-4.5m-12m}. The harsh sensing scenario with sig-
nal-to-noise ratio, SNR = 10 dB was treated in the 
simulations reported in Figure 4. The original low 

resolution MSF images (for three feasible treated ar-

ray configurations) b gMSF x y x y
^

( , ) ( , )θ θ θ θ=  of the test 
multiple target scene formed in the 60° cone field of 
view (FOW) were computed using the 2-D Fourier 
transform-based MSF procedure (2) implemented in 
the 2-D discrete-form FFT. The corresponding MSF 
outputs (2) configured in a lexographical order [11], 
[18] b

^
MSF  = g (for three treated sensor array geom-

etries: X-, O-, and Y-shaped 24-element arrays) were 
used to initialize the feature enhancing post-pro-
cessing (22) as its zero-step iteration b g b

^
[ ]

^
0 = = MSF . 

The Specifications and Initialization steps of (22) were 
computed following the algorithmic outlines detailed 
above in the previous Section. The corresponding 
simulation protocols are presented in Figure 4. 

		          (a)				                 (b)		  (c)

      

		          (d)				                 (e)		  (f)

		          (g)				                 (h)		  (i)

Fig. 4. Multiple target scene RI protocols: (a)-(c) scene image in the (r = 30m range gate) x-y plane formed with the O-, 
X- and Y-configured imaging array radar systems, respectively, via implementing the conventional DEDR-related low 
resolution (LR) MSF technique (2); (d)-(f) the same scene images formed with the high resolution (HR) robust version 
[6] of the classical AB-based method (6); (g)-(i) images formed employing the new DEDR-POCS-AB technique (22)
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Fig. 5. Comparison of the  DEDR-POCS-AB technique (22)  
and the competing robust HR method [6] in the SINR metrics  
for the 1st TAG  (located in the origin of the scene coordinate 

system) for SNR = 0 dB

Fig. 6. Comparison of the  DEDR-POCS-AB technique (22)  
and the competing robust HR method [6]  in the SINR metrics  

for the 1st TAG (located in the origin of the scene coordinate 
system) for SNR = 10 dB

In Figures 5 and 6, we report the signal-to-inter-
ference-to-noise ratio (SINR) metrics [6] computed 
for the 1st (reference) TAG, in which case four other 
TADs are treated as composite interference sources. 
Figure 5 reports the low SNR = 0 dB scenario. Figure 
6 reports the high SNR = 10 dB scenario. To be com-
parable with the most prominent competing high res-
olution (HR) robust MVDR inspired methods in the 
literature [2], [6], the (22) was run for the worst-case 
zero-level threshold (i.e., π = 0) in P+0 .  

From the reported simulation protocols, the ad-
vantage of the most prominent competing MVDR in-
spired robust AB-based RI techniques (robust version 
of (6) from [2], [6]) and (22) over the conventional 
DEDR-related low resolution MSF radar imag-
ing procedure (2) is evident for all three tested array 
sensor system configurations. In all cases, the best 
resolution performances and SINRs were manifested 
by the new proposed DEDR-POCS-AB technique 
(22). Also, the computational burden of the DEDR-
POCS-AB algorithm (22) is usually lower than that of 
the competing robust adaptive AB-based techniques 
[2], [6], [18], [19]. We explain this due to avoiding 
high dimensional (M×M ≥ 24×24) data covariance 
matrix inversions (needed to be computed in each of 

Rr range gates at each feasible {r|p} combination) as 
well as any other matrix inversions in (22). Typically, 
matrix inversions consume two orders greater num-
ber of numerical operations than matrix multiplica-
tions (if no “fast” algorithms exist) [17]. In all tested 
scenarios, the DEDR-POCS-AB algorithm (22) 
demonstrated asymptotic convergence at ∼10 itera-
tions only for the adopted convergence tolerance level 
εTL = 0.05. Hence, the computational complexity of 
the developed iterative algorithm (22) is ∼ one order 
lower than of the regularized robust versions [2], [6], 
[18] of (6) that involve cumbersome matrix inversions. 
Moreover, the DEDR-POCS-AB technique (22) is 
applicable even for the rank-deficient (J < M) scenar-
ios, in which the competing methods fail to operate.

VII.  CONCLUSION

The radar imaging technique developed in this 
paper can be interpreted as a novel approach to fea-
ture enhanced nonparametric array sensor imaging 
and spatial spectral analysis with multi-level HW-SW 
optimization-regularization. The HW co-design level 
is aimed at the optimization of the array sensor ge-
ometry. Our study revealed that in all operational sce-
narios the drastically superior operational efficiency 
was attained for the Y-shaped GeoSTAR configured 
sensor array with the operational characteristics fea-
tured in the previous companion paper [1]. At the 
SW co-design (the algorithm design) level, the novel 
contribution consists in unification of the recently de-
veloped DEDR framework with the sparsity preserv-
ing and convergence guaranteed regularizing POCS 
paradigm. Such unification admits the development 
of the overall implicit iterative feature enhanced RI 
procedure that avoids cumbersome matrix inversions 
at all processing stages. The latter decreases the com-
putational cost and allows for effective complexity/ 
performance tradeoff. Moreover, the unified DEDR-
POCS-AB approach requires no new HW compo-
nents, does not need the observer’s supervision and is 
particularly adapted for real-time array radar imaging 
in harsh sensing environments.   

The perspective developments of this study relate 
to applications of the proposed framework and the 
developed DEDR-POCS-AB-based signal and im-
age processing techniques to alternative application 
areas such as multimode spatial analysis, intelligent 
sensor array and data fusion, dynamic image dis-
crimination for resource management, remote sens-
ing image perception, classification and understand-
ing, etc. This will push forward our capabilities in the 
multilevel HW-SW co-design-based optimization of 
the remote sensing RI systems paving a way towards 
adaptive superresolution sensing performed simulta-
neously in multiple aggregated wavebands at multiple 
polarization modalities. 
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УДК 621.396
Альтернативный подход к формированию высоко-

качественных радиоизображений на основе дескриптив-
ной регуляризации процедур диаграмообразования в РЛС 
с адаптивными антенными решетками / Ю. В. Шкварко, 
В. Э. Эспадас, Д. Е. Кастро // Прикладная радиоэлек-
троника: научн-техн. журнал. — 2014. — Том 13.  — 
№ 1. — С. 10–19.

Развит альтернативный подход к решению об-
ратных задач формирования высокоразрешающих 
радиолокационных изображений (РИ) в РЛС с адап-
тивными антенными решетками на основе концепции 
многоуровневого дескриптивного планирования экс-
перимента (ДПЭ). На первом уровне ДПЭ косвенно 
реализует адаптивное робастное диаграмообразование 
(ДО) в РЛС с адаптивной антенной решеткой со спе-
циальной предложенной «ГеоСТАР» конфигурацией, 
что позволяет оптимально сбалансировать повышение 
разрешения с фильтрацией помех. При этом обработ-
ка реализуется в итеративной адаптивной форме, ис-
ключающей все процедуры инвертирования матриц 
на всех этапах ДО и формирования результирующих 
высокоразрешающих РИ. Входными данными служит 
низкоразрешающее РИ, сформированное стандарт-
ным методом согласованной пространственной филь-
трации. Для гарантирования сходимости итерацион-
ных схем восстановления РИ в исходный метод ДПЭ 
вводится дополнительный регуляризационый уровень 
– проекции на выпуклое множество решений (ПВМР) 
удовлетворяющее накладываемым специальным огра-
ничениям на положительность, пространственную 
распределенность либо наоборот сосредоточенность 
объектов, составляющих сцены результирующих РИ. 
Численное моделирование и сопоставление с конку-
рирующими методами формирования высокоразре-
шающих РИ на основе робастных процедур адаптив-
ного ДО в РЛС с антенными решетками  подтверждают 
эффективность предложенного комплексного ДПЭ
ПВМР метода.

Ключевые слова: антенная решетка, дескриптив-
ное планирование эксперимента, РЛС формирования 
радиоизображений, итеративная обработка, регуляри-
зация. 

Рис.: 6. Библиогр.: 19 назв.

УДК 621.396
Альтернативний підхід до формування високоякіс-

них радіозображень на основі дескриптивної регуляри-
зації процедур діаграмостворення в РЛС з адаптивними 
антенними решітками / Ю. В. Шкварко, В. Е. Еспадас,  
Д. Е. Кастро // Прикладна радіоелектроніка: наук.-
техн. журнал. — 2014. — Том 13. —  № 1. — С. 10–19.

Розвинений альтернативний підхід до вирішення 
зворотних завдань формування високорозподільних 
радіолокаційних зображень (РЗ) в РЛС з адаптивни-
ми антенними решітками на основі концепції багато-
рівневого дескриптивного планування експеримен-
ту (ДПЕ). На першому рівні ДПЕ побічно реалізує 
адаптивне робасте діаграмо-створення (ДС) в РЛС 
з  адаптивною антенною решіткою зі спеціальною за-
пропонованою «ГеоСТАР» конфігурацією, що дозво-
ляє оптимально збалансувати підвищення розподілу 
з  фільтрацією завад. При цьому обробка реалізується 
в ітеративній адаптивной формі, яка виключає всі про-
цедури інвертування матриць на всіх етапах ДС і фор-
мування результуючих високорозподільних РЗ. Вхід-
ними даними є низькорозподільне РЗ, що сформоване 
стандартним методом узгодженої просторової філь-
трації. Для гарантування збіжності ітераційних схем 
відновлення РЗ у початковий метод ДПЕ вводиться 
додатковий регуляризаційний рівень – проекції на 
випуклу безліч рішень (ПВБР), що задовольняє спе-
ціальним обмеженням, що накладаються на позитив-
ність,  просторову розподіленість або навпаки зосеред-
женість об’єктів,  що становлять сцени результуючих 
РЗ. Чисельне моделювання та зіставлення з конкуру-
ючими методами формування високорозподільних РЗ 
на основі робасних процедур адаптивного ДС в РЛС 
з  антенними решітками підтверджують ефективність 
запропонованого комплексного ДПЕ-ПВБР методу.

Ключові слова: антенна решітка, дескриптивне 
планування експерименту, РЛС формування радіо
зображень, ітеративна обробка, регуляризація.

Іл.: 6. Бібліогр.: 19 найм.
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РАДИОЛОКАЦИОННЫЕ ДАЛЬНОСТНЫЕ ПОРТРЕТЫ КРЫЛАТЫХ РАКЕТ  
В РАЗЛИЧНЫХ ДИАПАЗОНАХ ДЛИН ВОЛН

Г. С. Залевский, В. А. Василец, О. И. Сухаревский 

Рассматриваются результаты численного моделирования радиолокационных дальностных портре-
тов крылатых ракет в метровом, дециметровом и сантиметровом диапазонах длин волн. Для моде-
лирования использованы численные методы, разработанные авторами для расчета характеристик 
вторичного излучения воздушных объектов сложной формы различных электрических размеров. 
Кратко описываются достоинства разработанных методов по сравнению с другими известными ме-
тодами. Основное внимание уделяется анализу радиолокационных дальностных портретов крыла-
тых ракет при различных ракурсах, поляризации и ширине спектра зондирующего сигнала, обсуж-
дается возможность их применения при разработке алгоритмов распознавания радиолокационных 
объектов.

Ключевые слова: вторичное излучение, дальностный портрет, высокочастотный метод, метод инте-
гральных уравнений, радиолокационный объект.

ВВЕДЕНИЕ

Расширение информационных возмож-
ностей является естественным требованием к 
радиолокационным системам различного на-
значения. Одним из способов решения указан-
ной проблемы является расширение спектра 
зондирующего сигнала, что позволяет не только 
повысить точность измерения координат, но и 
реализовать выполнение практически важной 
радиолокационной задачи – распознавания 
классов (типов) объектов. При этом важно рас-
полагать информацией об особенностях вторич-
ного излучения объектов локации. С этой целью 
применяются методы физического [1–3] и ма-
тематического [2–10] моделирования, развива-
ющиеся параллельно. Многообразие ситуаций, 
которые необходимо моделировать, существен-
ное повышение возможностей компьютерной 
техники привело к появлению численных ме-
тодов математического моделирования, позво-
ляющих получать характеристики вторичного 
излучения (ХВИ) радиолокационных объектов 
(РЛО) с высокой точностью. Вместе с тем в на-
стоящее время не существует универсальных ме-
тодов, пригодных для расчета ХВИ воздушных 
РЛО для всего многообразия возможных сцена-
риев. Исходя из используемого в радиолокации 
диапазона частот, наибольшее распространение 
получили методы расчета двух типов: 

– высокочастотные, пригодные для расчета 
ХВИ объектов больших электрических размеров 
(большинство РЛО при локации в сантиметро-
вом, дециметровом и метровом диапазонах) [2, 3, 
6, 7, 9–11]; 

– основанные на решении интегральных 
уравнений (ИУ), эффективные для моделиро-
вания ХВИ объектов, соизмеримых с длиной 
зондирующей волны (объекты резонансных раз-
меров – ракетная техника, беспилотные лета-
тельные аппараты (БПЛА), небольшие самолеты 
в метровом диапазоне длин волн) [4, 5, 8, 12–15].

В настоящей статье приведены ссылки на 
фундаментальные монографии и работы, по-
священные современным методам расчета ХВИ 
РЛО различных электрических размеров. Кратко 
описаны разработанные авторами метод, ос-
нованный на решении ИУ магнитного поля 
(ИУМП) [13, 14], и высокочастотный асимпто-
тический метод [6, 9–11], их достоинства при 
расчете ХВИ РЛО сложной формы по сравнению 
с другими известными методами. В работе при-
ведены результаты моделирования радиолокаци-
онных дальностных портретов (РЛДП) крылатых 
ракет (КР) Taurus KEPD 350 и AGM86C в метро-
вом, дециметровом и сантиметровом диапазонах 
длин волн, при различных ракурсах, поляриза-
ции и ширине спектра зондирующего сигнала. 
Анализируется возможность применения полу-
ченных данных на этапе разработки алгоритмов 
распознавания РЛО.  

1. ЧИСЛЕННЫЕ МЕТОДЫ РАСЧЕТА 
ХАРАКТЕРИСТИК ВТОРИЧНОГО 

ИЗЛУЧЕНИЯ ВОЗДУШНЫХ ОБЪЕКТОВ 
СЛОЖНОЙ ФОРМЫ

Учитывая диапазон частот функциониро-
вания радиолокационных систем различного 
назначения, большинство типов РЛО могут от-
носиться к высокочастотной (характерные раз-
меры объекта много больше длины зондирую-
щей волны λ0 ) или резонансной (характерные 
размеры объекта соизмеримы с λ0 ) областям. 
Некоторые элементы поверхности РЛО могут от-
носиться к различным перечисленным выше об-
ластям и даже к релеевской области (характерные 
размеры много меньше λ0 ). Анализ современ-
ных достижений показывает, что в настоящий 
момент не существует универсальных методов, 
пригодных для расчета ХВИ объектов различных 
электрических размеров. Далее в статье описаны 
методы расчета ХВИ объектов сложной формы, 
обеспечивающих хорошую точность расчета в 
различных частотных диапазонах.
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1.1. Метод расчета характеристик вторичного 
излучения объектов резонансных размеров, осно-
ванный на решении интегрального уравнения. Для 
расчета ХВИ объектов резонансных размеров, 
поверхность которых с достаточной степенью 
точности может считаться идеально проводящей 
(ракетная техника, БПЛА, небольшие самолеты) 
авторами разработан метод, основанный на 
решении ИУМП [13, 14] для плотности тока на 
поверхности объекта S, которое представляется в 
виде двух скалярных уравнений:
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H  – напряженности магнит-
ного первичного и рассеянного поля соответ-
ственно. Интегрирование в (1) осуществляется 
по поверхности объекта, из которой исключена 
окрестность особой точки s0 , заключенной вну-

три сферы радиуса ρ λ0 0<<  с центром в точке 
�

Q0 .  
Интеграл по s0  в предположении, что на ней 
� � � �

J Q J Q( ) ≈ ( )0  может быть приближенно вычис-
лен аналитически [13, 14]:
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Решив систему скалярных уравнений (1), 

можно найти магнитную составляющую рассеян-

ного идеально проводящим объектом электромаг-
нитного поля (ЭМП) с помощью представления:
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где 
�
p0  – единичный орт, задающий поляриза-

цию принятого ЭМП.
Подробно достоинства и недостатки при-

менения ИУ для расчета ХВИ сложных объек-
тов изложены в работах [8, 16]. Разработанный 
на основе (1) и (2) алгоритм расчета учитывает 
следующие особенности решения ИУ. ИУМП 
целесообразно применять для объемных объ-
ектов с малой кривизной [4, 5, 8]. Для точного 
расчета плотности тока на электрически тонких 
участках поверхности рассеивателя (крылья, ста-
билизаторы летательных аппаратов) с помощью 
ИУМП требуется принятие дополнительных 
мер. В частности, методы повышения точности 
решения ИУМП приводятся в работах [16-19]. 
Применение специального метода нанесения 
узлов тока на поверхность объекта и алгоритм 

интегрирования поля 
� � � �

E Q Qm
0 1 2

0, ( )τ( )  по поверх-

ности S с применением составной пятиточеч-
ной формулы Гаусса в сочетании с методом вы-
деления особенности [14] позволяет с хорошей 
точностью вычислять плотность поверхност-
ного тока на электрически тонких элементах по-
верхности. Кроме того, известным недостатком 
метода ИУ является наличие неоднозначных 
решений при резонансах, обусловленных соб-
ственными колебаниями внутренней области 
идеально проводящего объекта [4, 5, 8]. Данные 
нежелательные резонансы являются следствием 
несовершенства математического аппарата. Для 
их устранения применяется способ, основанный 
на дополнении системы (1) уравнениями, обе-
спечивающими выполнение условия равенства 
нулю ЭМП внутри объекта [5, 8] (количество до-
полнительных узлов внутри объекта составляет 
10-15% от количества узлов тока на его поверх-
ности). Образованная в результате переопреде-
ленная система решается методом наименьших 
квадратов. Такой подход, на наш взгляд, явля-
ется более оправданным по сравнению с другим 
методом, основанным на решении ИУ комбини-
рованного поля (ИУКП), являющегося линейной 
комбинацией ИУ магнитного и электрического 
поля [8, 12] и требующего учета особенностей 
обоих типов ИУ.

Для решения ИУ применительно к объектам 
сложной формы применяются итерационные 
методы решения, позволяющие сократить объем 
необходимой компьютерной памяти и время 
вычислений. В работах [8, 12] описан много-
уровневый быстрый мультипольный алгоритм 
(MLFMA), и в [12] приведены результаты расчета 
ХВИ моделей самолетов и ракет, полученные 
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с помощью численного метода решения ИУКП, 
основанного на применении MLFMA. При этом 
исследуемые модели принадлежали к высокоча-
стотной области. Результаты расчета ХВИ объ-
ектов резонансных размеров сложной формы в 
известных работах практически отсутствуют.

Предлагаемый в настоящей статье метод 
также предусматривает итерационный алгоритм 
решения ИУМП и предназначен для расчета 
ХВИ объектов, характерные размеры которых 
относятся к резонансной области. К таким объ-
ектам относятся ракетная техника, БПЛА и не-
большие самолеты в метровом диапазоне длин 
волн. Проведенные вычисления для ряда объек-
тов простой формы, их сравнение с результатами 
физических экспериментов и данными расчетов, 
полученными другими авторами [14], свидетель-
ствуют о том, что разработанный алгоритм имеет 
ряд преимуществ, главными из которых явля-
ются сокращенный объем компьютерной памяти 
и время вычислений при сохранении хорошей 
точности расчетов.

1.2. Асимптотический метод расчета харак-
теристик вторичного излучения объектов больших 
электрических размеров. Для расчета ХВИ РЛО 
больших электрических размеров, к которым 
относятся большинство воздушных объектов 
в метровом, дециметровом и сантиметровом 
диапазонах, применение высокочастотных 
методов [2, 3, 6, 7, 9–11], лишенных трудностей, 
возникающих при решении ИУ, на наш взгляд 
является более предпочтительным.

Классические асимптотические методы вы-
сокочастотной дифракции [2, 3, 7] без принятия 
специальных мер не позволяют рассчитывать 
ХВИ объектов сложной формы, при возможном 
наличии радиопоглощающих материалов на по-
верхности объекта, в том числе на ее изломах, 
в общем случае разнесенного приема. В связи 
с этим получение характеристик рассеяния ре-
альных РЛО больших электрических размеров 
требует создания обобщенных методов расчета 
ХВИ, учитывающих перечисленные факторы. 
В  статье излагается разработанный авторами 
метод расчета ХВИ воздушных электрически 
больших объектов сложной формы с неидеально 
отражающей поверхностью [6, 9–11]. Метод ос-
нован на раздельном оценивании вкладов глад-
кой и кромочной частей поверхности объекта в 
общее рассеянное ЭМП.

Согласно разработанному методу, напря-
женность электрического поля 

�
E p , рассеянного 

объектом (в том числе частично или полностью 
покрытым радиопоглощающим материалом) 
в  направлении 

�
r 0 , представляется следующим 

образом [6, 9–11]:

� � � � � �
p E R r jk

jk R

R
p I rp0 0

0
0

0

0 0 0

4
⋅ ( ) = − ( )

⋅( ) 
 

 

µ
ε π

exp
( ) , (3)

где ε0 , m0 – диэлектрическая и магнитная прони-
цаемости свободного пространства;
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exp ;

�
Q  – радиус-вектор текущей точки на поверхности 
объекта S; R  – расстояние от центра объекта 

до точки наблюдения; 
� � �

J n He = × , 
� � �

J n Em = × ,  
� �

E H,  ( )  – составляющие полного ЭМП, 
�
n  – орт 

внешней к S нормали. Поверхность S выбира-
ется так, чтобы она совпадала с поверхностью 
РЛО везде, кроме окрестностей изломов, где она 
проходит по тороидальной поверхности кру-
гового сечения, “натянутой” на излом (рис.  1). 
Вспомогательный тор охватывает кромку и 
радиопоглощающее покрытие, возможно рас-
положенное на ребре. Радиус сечения тора вы-
бирается так, чтобы поле в точках пересечения 
тора с гранями кромки уже практически не со-
держало вкладов, вызванных рассеянием от 
кромки, и могло рассчитываться в приближении 
физической оптики как для гладких участков 
поверхности. Для практических расчетов этот 
радиус выбирается равным 0,5 λ0 . Таким обра-
зом, поверхность S можно представить в виде 
суммы S S S= +1 0 , где S1  совпадает с гладкими 
участками поверхности, а S0  – поверхность то-
роидальных окрестностей кромок. Интеграл в (3) 
представляется в виде суммы:

� � � � � �
I r IS r IS r0

1

0

0

0( ) = ( ) + ( ) .

Рис. 1. Модель поверхности РЛО, используемая  
в высокочастотном асимптотическом методе

В случае идеально проводящего РЛО состав-

ляющая 
� � �

J n He = ×  на поверхности S1  находится 
с использованием физоптических представле-

ний. Кроме того, на S1  
�

J m = 0 . ЭМП в окрест-
ности кромки на S0  вычисляется с помощью 
оригинального метода, предложенного авторами 
[6, 9-11]. При этом в качестве модельной задачи 
рассматривается рассеяние ЭМП на идеально 
проводящем клине (ребро которого возможно 
покрыто радиопоглощающим материалом) [20]. 
Сравнение результатов расчета, полученных 
с помощью приведенного высокочастотного 
асимптотического метода, с данными физичес
кого эксперимента [9], свидетельствуют о высо-
кой точности вычислений ХВИ воздушных объ-
ектов больших электрических размеров. 

Описанные методы позволяют рассчитывать 
ХВИ реальных воздушных объектов в частотной 
области при заданных пространственных, по-
ляризационных и время-частотных параметрах 

локация и навигация
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зондирующего сигнала, как при совмещенном, 
так и при разнесенном приеме.

Для использования описанных методов со
здан пакет прикладных программ для создания 
моделей поверхностей РЛО. В обоих случаях 
поверхность объекта аппроксимируется участ-
ками трехосных эллипсоидов. При этом при 
создании моделей учитываются индивидуальные 
особенности каждого алгоритма расчета.

На рис. 2 изображены модели поверхностей 
КР Taurus KEPD 350 [21] (а) и AGM86C [22] (б) 
соответственно. В табл. 1 и 2 представлены ха-
рактерные размеры рассматриваемых объектов.

Таблица 1 

Характеристики КР Taurus KEPD 350 [21]

Характеристика Значение, м
Длина, м 5,1

Ширина, м 1,08
Высота, м 0,805

Размах крыла, м 2,064
Стреловидность крыла, град. 60

Таблица 2 

Характеристики КР AGM-86C [22]

Характеристика Значение
Длина, м 6,32

Диаметр, м 0,62
Размах крыла, м 3,66

а

б

Рис. 2. Модели КР Taurus KEPD 350 (а)  
и AGM86C (б)

Представленные на рис. 2 модели поверх-
ностей КР использовались при моделирова-
нии их РЛДП, которые анализируются далее. 
Применительно к методу, основанному на реше-
нии ИУМП, поверхности КР Taurus KEPD 350 и 
AGM86C аппрокимировались участками 26 и 13 
эллипсоидов соответственно. При расчетах вы-
сокочастотным асимптотическим методом ис-
пользовалась модель поверхности КР AGM86C, 
состоящая из участков 12 эллипсоидов и 15 пря-
мых кромочных участков. В настоящей работе 
рассматриваются идеально проводящие модели 
поверхностей КР. 

2. РАДИОЛОКАЦИОННЫЕ ДАЛЬНОСТНЫЕ 
ПОРТРЕТЫ КРЫЛАТЫХ РАКЕТ  
ПРИ РАЗЛИЧНЫХ УСЛОВИЯХ

В настоящем разделе представлены резуль-
таты моделирования РЛДП КР при различных 
условиях облучения. Портреты получены путем 
применения обратного преобразования Фурье 
к частотным откликам объектов на зондирую-
щий сигнал с прямоугольным амплитудно-ча-
стотным спектром и фазочастотным спектром, 
равным нулю. Использовалось преобразование, 
основанное на кусочно-линейной аппроксима-
ции амплитудной и фазовой функции частот-
ного отклика между узлами. Используемое пре-
образование эффективно при интегрировании 
быстроосциллирующих частотных откликов 
РЛО сложной формы, наблюдаемых в различ-
ных частотных диапазонах. Вычисления прово-
дились для ширины спектра Df, равной 300 МГц 
и 100 МГц. Моделирование частотных откликов 
КР в метровом диапазоне проводилось с по-
мощью метода, основанного на итерационном 
алгоритме решения ИУМП, описанного в под-
разделе 1.1. Для вычислений в дециметровом и 
сантиметровом диапазонах применялся высоко-
частотный асимптотический метод (раздел 1.2). 
Значения минимальных, максимальных частот 
(f1, f2) и длин волн (l1, l2), соответствующих спек-
трам зондирующих сигналов, использовавшихся 
при моделировании, приведены в табл. 3. 

Таблица 3

Частотные параметры зондирующих сигналов,  
использовавшихся при моделировании сигналов,  

отраженных КР

Ширина 
спектра 
Df, МГц

Частота, МГц Длина волны, м

f1 f2 l1 l2

Метровый диапазон
300 100 400 3 0,75
100 200 300 1,5 1

Дециметровый диапазон
300 850 1150 0,353 0,261
100 950 1050 0,316 0,286

Сантиметровый диапазон
300 9850 10150 0,03046 0,02956
100 9950 10050 0,03015 0,02985

Залевский Г. С. и др. Радиолокационные дальностные портреты крылатых ракет в различных диапазонах длин волн
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Интервал дискретизации по частоте состав-
лял 10 МГц. При получении РЛДП частотные 
отклики КР взвешивались функцией Хемминга. 
При этом обеспечивалась разрешающая способ-
ность по дальности δr =0,71 м для Df =300 МГц и 
δr =2,13 м для Df =100 МГц. РЛДП соответствуют 
совмещенному приему для горизонтальной  

(
�

E  параллелен плоскости крыла) и вертикальной  

(
�

E  ориентирован в плоскости, проходящей 
через вектор направления облучения и пер-
пендикулярной плоскости крыла) поляриза-
ции. Направлению облучения объектов соот-
ветствовал угол места ε = 3°, отсчитываемый 
от плоскости крыла в нижнюю полусферу. 
Рассмотрены портреты для трех азимутальных 
ракурсов – β = 0 (носовой ракурс), β = 90° (боко-
вой ракурс) и β = 60°. Соответствующую ориен-
тацию КР в горизонтальной плоскости показано 
на рис. 3. Для удобства интерпретации на РЛДП, 
показанных на рис. 4-7, цифрами в кружках от-
мечены локальные максимумы, соответствую-
щие элементам конструкции летательных аппа-
ратов. Амплитуды РЛДП КР в заданной полосе 
частот пронормированы по максимальному 
значению амплитуды импульсного отклика при 
β = 90° на горизонтальной поляризации. На рис. 
4–7 по горизонтальной оси отложено расстояние r, 
положительные значения которого соответствуют 
удалению от источника. 

Рис. 3. Ракурсы КР, для которых  
получены их РЛДП

На рис. 4 и 5 представлены РЛДП КР Taurus 
KEPD 350 и AGM86C соответственно, для зонди-

рующего сигнала метрового диапазона (табл.  3) 
на двух поляризациях, рассчитанные с примене-
нием итерационного алгоритма решения ИУМП.

Для сравнения на рис. 6 и 7 показаны РЛДП 
КР AGM86C в дециметровом и сантиметровом 
диапазонах (табл. 3) соответственно, полученные 
с помощью высокочастотного асимптотического 
метода. Ввиду того, что в данных диапазонах 
РЛДП КР на ортогональных поляризациях отли-
чаются незначительно, в статье демонстрируются 
результаты только для горизонтальной поляри-
зации. Рассмотрим сначала РЛДП, соответству-
ющие разрешению по дальности δr  =0,71 м (чер-
ные линии на рис. 4-7).

На РЛДП КР в метровом диапазоне четко 
просматриваются разрешаемые локальные мак-
симумы, соответствующие основным элементам 
конструкции КР. На РЛДП КР Taurus KEPD 350 
(рис. 4) при β=0 это носовая часть – 1, передняя 
часть крыла – 2, задняя оконечность крыла – 3, 
стабилизаторы – 4. Отклики горизонтально ори-
ентированных крыльев на вертикальной поляри-
зации имеют существенно меньшую амплитуду. 
При ракурсе β=60° на горизонтальной поляри-
зации четко определяются отклики от носовой 
части – 1, передней части крыла – 2 (облучается 
под прямым углом, рис. 3), отклик, обуслов-
ленный взаимодействием фюзеляжа и дальнего 
(в  направлении зондирования) крыла – 3, хво-
стовой части фюзеляжа – 4. При том же ракурсе 
на вертикальной поляризации отклик передней 
части крыла отсутствует и сливается с отраже-
нием от хвостовой части фюзеляжа – 4. Следует 
отметить, что при β=60° на обоих поляризациях 
появляется отклик, обусловленный "ползущей" 
волной, обогнувшей заднюю часть фюзеляжа – 
5. РЛДП КР Taurus при боковом ракурсе β=90° 
представляет собой практически неискаженный 
импульс от фюзеляжа – 1 и отклик, обуслов-
ленный "ползущей" по поверхности фюзеляжа 
волной – 2. Амплитуда второго отклика на вер-
тикальной поляризации существенно больше, 
что можно пояснить преобладающими на этой 
поляризации токами, текущими перпендику-
лярно оси фюзеляжа. Сигналы, обусловленные 
"ползущей" поверхностной волной, – известное 
явление, присущее зондированию объектов ре-
зонансных размеров, и содержит информацию о 
его геометрических размерах [23, 24].

РЛДП КР AGM86C при зондировании в ме-
тровом диапазоне (рис. 5) при носовом ракурсе 
β=0 на обоих поляризациях содержат локальные 
максимумы, порождаемые носовой частью  – 1 
(сдвоенный отклик), крыльями – 2, 3, возду-
хозаборником турбины – 4, стабилизаторами 
и килем  – 5 (рис. 3). При ракурсе β=60° РЛДП 
AGM86C на ортогональных поляризациях су-
щественно отличаются. Оба РЛДП содержат от-
клик – суперпозицию отражений носовой части 
и окончания ближнего (в направлении зонди-
рования) крыла – 1, результат взаимодействия 
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а                                                                                                                   б

Рис. 4. РЛДП КР Taurus KEPD 350 при зондировании сигналом метрового диапазона 
 на горизонтальной (а) и вертикальной (б) поляризациях

          

а                                                                                                                   б

Рис. 5. РЛДП КР AGM86C при зондировании сигналом метрового диапазона  
на горизонтальной (а) и вертикальной (б) поляризациях

центральной части фюзеляжа, крыльев и возду-
хозаборника турбины – 2, отклик задней части 
фюзеляжа с килем и стабилизаторами – 3. Так 
же, как и в портретах КР Taurus KEPD 350, при 
данном ракурсе наблюдается отклик, обуслов-
ленный сигналом, обогнувшим заднюю часть 
фюзеляжа – 5. При боковом ракурсе β=90° РЛДП 
на двух поляризациях содержат три локальных 
максимума: относительно слабый отклик от 

конца ближнего (в направлении зондирования, 
рис. 3) крыла – 1, практически неискаженный 
мощный импульс, отраженный фюзеляжем – 2 и 
отклик, обусловленный "ползущей" поверхност-
ной волной, обогнувшей фюзеляж – 3.

Следует отметить существенные различия 
РЛДП двух рассматриваемых КР на ортогональ-
ных поляризациях, присущих именно резонанс-
ному диапазону.  Как уже отмечалось, РЛДП КР 
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в дециметровом и сантиметровом диапазонах на 
горизонтальной и вертикальной поляризациях 
практически не отличаются в виду больших элек-
трических размеров основных элементов кон-
струкции КР.

РЛДП КР AGM86C в дециметровом (рис. 6) 
и сантиметровом (рис. 7) диапазонах при носо-
вом ракурсе содержат локальные максимумы, 
порожденные отражением от носовой части – 1, 
крыльев – 2, воздухозаборника турбины – 3, 
киля со стабилизаторами – 4. При ракурсе β=60° 
РЛДП содержат по три отклика: от носовой ча-
сти – 1, передней кромки крыла – 2, задней части 
фюзеляжа с килем и стабилизаторами. РЛДП, со-
ответствующие боковому зондированию (β=90°), 
содержат отклик от конца ближнего (в направле-
нии зондирования, рис. 3) крыла – 1 и импульс, 
отраженный фюзеляжем – 2.

РЛДП рассмотренных РЛО при худшем раз-
решении по дальности δr =2,13 м показаны на 
рис. 4-7 серыми линиями. Как видно из приве-
денных результатов, применение такого зонди-
рующего сигнала позволяет лишь судить о про-
тяженности объекта в радиальном направлении. 
Это видно на портретах при ракурсах, отличных 
от бокового, когда продольный размер объектов 
превышает δr =2,13 м (на рис. 4–7 это азимуталь-
ные ракурсы 0 и 60°).

Из анализа приведенных результатов мо-
делирования можно сделать следующие прак-
тические выводы. РЛДП КР в метровом диапа-
зоне  – объектов резонансных размеров, имеют 
следующие особенности. В то время, как пор-
треты КР в дециметровом и сантиметровом диа-
пазоне характеризуются четким расположением 

локальных максимумов, обусловленных отраже-
ниями от разрешаемых элементов конструкции 
РЛО, на оси радиальной дальности, отклики рас-
смотренных КР в метровом диапазоне могут со-
держать отклики, обусловленные сложным вза-
имодействием между отдельными элементами 
конструкции (в частности портреты при β=60°). 
РЛДП КР в метровом диапазоне на горизонталь-
ной и вертикальной поляризациях существенно 
отличаются. В дециметровом и сантиметровом 
диапазоне портреты КР на ортогональных по-
ляризациях практически совпадают. С точки 
зрения простоты интерпретации данных для 
зондирования рассмотренных КР в метровом 
диапазоне предпочтительным является приме-
нение зондирующих сигналов с горизонтальной 
поляризацией.

Как и следовало ожидать, РЛДП во всех трех 
рассмотренных диапазонах существенно зави-
сят от ракурса РЛО, что затрудняет реализацию 
задачи распознавания воздушных объектов по 
дальностным портретам. В этой связи следует от-
метить важное достоинство применения зонди-
рующих сигналов резонансного по отношению 
к РЛО диапазона длин волн. Эффекты, наблюда-
емые на рис. 4 и 5, обусловленные существова-
нием "ползущих" волн, распространяющихся по 
поверхности объектов, связаны с их размерами 
или с так называемыми комплексными собствен-
ными резонансами (КСР) [23, 24]. Свойства и ме-
тоды выделения КСР описаны в работах [23–29]. 
КСР не зависят от ракурса объекта, поэтому их 
удобно использовать в качестве признаков рас-
познавания и тем самым уменьшить число пара-
метров алгоритма распознавания [23–29].

Рис. 6. РЛДП КР AGM86C при зондировании  
сигналом дециметрового диапазона  

на горизонтальной поляризации

Рис. 7. РЛДП КР AGM86C при зондировании  
сигналом сантиметрового диапазона  

на горизонтальной поляризации
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Использование зондирующих сигналов ме-
трового диапазона является предпочтительным 
при локации КР и БПЛА не только с точки зре-
ния распознавания. Результаты расчетов по-
казывают, что медианные значения ЭПР КР и 
БПЛА в метровом диапазоне при азимутальных 
ракурсах 0-45° превышают аналогичные значе-
ния для дециметрового и сантиметрового диапа-
зонов на два порядка. Энергетический выигрыш 
приведет к повышению дальности обнаружения 
воздушных РЛО резонансных размеров

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

В настоящей статье кратко описаны раз-
работанные авторами методы расчета ХВИ воз-
душных объектов сложной формы и различных 
электрических размеров. Предложенные методы 
позволяют рассчитывать ХВИ моделей реаль-
ных воздушных РЛО в метровом, дециметро-
вом и сантиметровом диапазоне длин волн. Для 
расчета ХВИ объектов резонансных размеров 
(ракетная техника, БПЛА, небольшие самолеты 
в метровом диапазоне) предложен метод, осно-
ванный на итерационном алгоритме решения 
ИУМП. Для объектов больших электрических 
размеров в метровом, дециметровом и сантиме-
тровом диапазонах целесообразно применять 
высокочастотный асимптотический метод, осно-
ванный на раздельном оценивании вкладов глад-
кой и кромочной частей поверхности объекта в 
общее рассеянное ЭМП. 

С помощью разработанных авторами методов 
проведено моделирование РЛДП КР Taurus KEPD 
350 и AGM86C в различных диапазонах длин волн. 

Основное внимание в статье уделено анализу 
полученных РЛДП КР для различных условий 
облучения, выявлению особенностей РЛДП в 
различных диапазонах длин волн. Такие данные 
сравнения в известной литературе отсутствуют. 
Также проанализированы возможности приме-
нения полученных данных для разработки алго-
ритмов распознавания воздушных объектов. На 
примерах РЛДП моделей реальных воздушных 
объектов показаны достоинства применения для 
распознавания РЛО сигналов резонансного по 
отношению к объекту диапазона. Разработанный 
алгоритм расчета ХВИ объектов резонансных 
размеров позволяет исследовать КСР моделей 
реальных воздушных объектов, которые не зави-
сят от ракурса облучения и могут использоваться 
в качестве признаков распознавания.
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УДК 621.396.96
Радіолокаційні дальнісні портрети крилатих ракет 

в різних діапазонах довжин хвиль / Г.  С.  Залевський, 
В. О. Василець, О. І. Сухаревський // Прикладна радіо
електроніка: наук.-техн. журнал. – 2014. – Том  13.  – 
№ 1. – С. 20–28.

Розглядаються результати чисельного моделю-
вання радіолокаційних дальнісних портретів крилатих 
ракет у метровому, дециметровому і сантиметровому 
діапазонах довжин хвиль. Для моделювання застосо-
вано чисельні методи, розроблені авторами для роз-
рахунку характеристик вторинного випромінювання 
повітряних об’єктів складної форми різних електрич-
них розмірів. Стисло описуються переваги розробле-
них методів порівняно з іншими відомими методами. 
Основна увага приділяється аналізу радіолокаційних 
дальнісних портретів крилатих ракет за різних ракур-
сів, поляризації та ширини спектра зондувального сиг-
налу, обговорюється можливість їх використання під 
час розробки алгоритмів розпізнавання радіолокацій-
них об’єктів.

Ключові слова: вторинне випромінювання, даль-
нісний портрет, високочастотний метод, метод інте-
гральних рівнянь, радіолокаційний об’єкт.
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UDC 621.396.96
Radar range profiles of cruise missiles in different wave 

bands / G. S. Zalevskiy, V. A. Vasilets, O. I. Sukharevskiy // 
Applied Radio Electronics: Sci. Journ. – 2014. – Vol. 13. – 
№ 1. – P. 20–28.

Results of numerical modeling of radar range pro-
files of cruise missiles in VHF, UHF, and SHF bands are 
considered. Numerical methods developed by the authors 
for calculating secondary emission characteristics of aerial 
objects of complex shape and different electrical sizes have 
been used for modelling. Advantages of the developed 
methods are briefly described in comparison with other 
known methods. Primary attention is devoted to analysing  
cruise missile radar range profiles for different foreshorten-
ing, polarizations and bandwidths of a sounding signal. Be-
sides, possibilities of their application at the stage of devel-
oping noncooperative radar target identification algorithms 
are discussed.
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ФОРМИРОВАНИЕ И ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ

ВЕДЕНИЕ 

Алгоритмы современной цифровой обра-
ботки оперируют с комплексными сигналами, 
представленными своими действительной и 
мнимой частями (квадратурными компонен-
тами). Они формируются в результате фазового 
детектирования исходных (действительных) вы-
сокочастотных входных воздействий, во мно-
гих случаях – узкополосных. Применительно к 
широкому классу “круговых” гауссовых вход-
ных воздействий их квадратурные компоненты 
должны быть равномощными и ортогональ-
ными, их действительные корреляционные ма-
трицы (КМ) должны совпадать и быть симмет
ричными, а взаимно корреляционные матрицы 
(ВКМ) – антисимметричными [1, 2].

Из-за амплитудно-фазовых ошибок фазо-
вых детекторов (ФД) эти требования к сигналам 
квадратурных подканалов и их КМ могут нару-
шаться, что снижает предельные возможности 
обработки.

В данной статье оцениваются энергетичес
кие потери пространственной обработки си
гналов в винеровском фильтре, обусловленные 
различием усилений и неортогональностью 
управляющих сигналов ФД.

В первом разделе выводятся выражения для 
квадратурных компонент пространственных ка-
налов приема и их КМ в этих условиях. Во вто-
ром разделе на этой основе рассчитываются пре-
дельные характеристики винеровских фильтров 
(“идеальных” корреляционных автокомпенсато-
ров) в наборе тестовых сценариев. В заключение 
кратко формулируются выводы из полученных 
результатов.

УДК 621.396.965:621.391.26

ВЛИЯНИЕ НЕОРТОГОНАЛЬНОСТИ И РАЗЛИЧИЯ  
КОЭФФИЦИЕНТОВ УСИЛЕНИЯ КВАДРАТУРНЫХ ПОДКАНАЛОВ  
НА ЭФФЕКТИВНОСТЬ ПРОСТРАНСТВЕННОЙ ОБРАБОТКИ 

Д. И. ЛЕХОВИЦКИЙ, Д. С. РАЧКОВ, А. В. СЕМЕНЯКА, Д. В. АТАМАНСКИЙ

Исследуется влияние неортогональности и различия коэффициентов усиления квадратурных под-
каналов фазовых детекторов на эффективность системы пространственной обработки сигналов на 
фоне собственного шума каналов приема и независимых шумовых излучений точечных внешних 
источников. Получены выражения для корреляционных матриц входных воздействий, учитываю-
щие эти факторы, на основе которых в наборе тестовых сценариев рассчитаны предельные харак-
теристики автокомпенсационных систем защиты от этих помех. Показано, что при использовании 
современной цифровой техники снижение предельных возможностей обработки, обусловленное 
влиянием этих факторов, может быть практически несущественным.

Ключевые слова: пространственная обработка, корреляционная матрица, фазовый детектор, корре-
ляционный автокомпенсатор, усиление и ортогональность квадратурных подканалов.

1. ТРАНСФОРМАЦИЯ ВЕКТОРОВ 
И КМ КОМПЛЕКСНЫХ АМПЛИТУД 

УЗКОПОЛОСНЫХ КОЛЕБАНИЙ 
ПРОСТРАНСТВЕННЫХ КАНАЛОВ ПРИЕМА 

А. В обзорных РЛС ширина спектра Df по-
лезного сигнала обычно существенно меньше 
несущей частоты f0  зондирующего сигнала. 
В связи с этим колебания в каждом из M  про-
странственных каналов приема могут считаться 
узкополосными. Предельным частным случаем 
узкополосного является гармоническое колеба-
ние частотой f0  с постоянными амплитудой А и 
начальной фазой j  вида

u t A f t

x f t x f t

( ) = ⋅ ⋅ ⋅ +( ) =
= ′ ⋅ ⋅ ⋅( ) − ′′ ⋅ ⋅ ⋅( )

cos

cos sin ,

2

2 2
0

0 0

π ϕ

π π
        (1а)

где
′ = ⋅x A cosϕ   и  ′′ = ⋅x A sinϕ   —              (1б)

реальная и мнимая части его комплексной ам-
плитуды

x x j x A e j= ′ + ⋅ ′′ = ⋅ ⋅ϕ .                     (1в)

Б. В общем случае узкополосное колебание 
имеет вид [3, с. 149]

u t A t f t t

x t f t x t

( ) = ( ) ⋅ ⋅ ⋅ + ( )( ) =
= ′( ) ⋅ ⋅ ⋅( ) − ′′( ) ⋅

cos

cos sin

2

2

0

0

π ϕ

π 22 0π⋅ ⋅( )f t
    (2а)

с зависящими от времени реальной и мнимой ча-
стями

′( ) = ( ) ⋅ ( )( )x t A t tcos ϕ  и ′′( ) = ( ) ⋅ ( )( )x t A t tsin ϕ    (2б)

его комплексной амплитуды

x t x t j x t A t e j t( ) = ′( ) + ⋅ ′′( ) = ( ) ⋅ ⋅ ( )ϕ .           (2в)

Исходное колебание связано с его 
комплексной амплитудой равенством
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u t x t e

x t e x t e

j f t

j f t j

( ) = ( ) ⋅{ } =
= ⋅ ( ) ⋅ + ( ) ⋅

⋅ ⋅ ⋅

⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅

Re

~

2

2 2

0

0
1
2

π

π π ff t0 ⋅{ },
           (3)

где символ •( )~  обозначает операцию комплекс-
ного сопряжения.

Действительно, как следует из (2),

Re Rex t e A t e ej f t j t j f t( ) ⋅{ } = ( ) ⋅ ⋅{ }⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ( ) ⋅ ⋅ ⋅2 20 0π ϕ π ,

что в сочетании с определением (2а) доказывает 
справедливость (3).

В. Для M � мерного вектора u t u ti i
M( ) = ( ){ } =1  

узкополосных колебаний M  пространственных 
каналов приема допустимо вытекающее из (1) – (3)  
представление

u D a at t t t A ti i
M( ) = ( )( ) ⋅ ( ) ( ) = ( ){ } =ϕϕ ; 1

,        (4)

где a t( )  и D ϕϕ t( )( )  – соответственно M � мерный 
вектор их амплитуд и M M×  диагональная ма-
трица фаз вида

D

D

t diag f t t

f t t

i i
M

c

( )( ) = ⋅ ⋅ + ( )( ){ } =

= ⋅ ⋅( ) ⋅ ( )(
=cos

cos

2

2

0 1

0

π ϕ

π )) − ⋅ ⋅( ) ⋅ ( )( )
( )( ) = ( )( ){ } =

sin ;

cos ,

2 0

1

π

ϕ

f t t

t diag t

s

c i i
M

s

D

D

D

ϕ

ϕ

ϕ tt diag t

t t

i i
M

i i
M

( )( ) = ( )( ){ }
( ) = ( ){ }

=

=

sin

.

ϕ

ϕ

1

1ϕ

ϕ

ϕ

,
(5)

Последнее равенство позволяет записать 
вектор (4) в виде

u x xt t f t t f t( ) = ′( ) ⋅ ⋅ ⋅( ) − ′′( ) ⋅ ⋅ ⋅( )cos sin2 20 0π π , (6а)

где
′( ) = ′( ){ } = ( )( ) ⋅ ( )
′′( ) = ′′( ){ } =

=

=

x D a

x D

t x t t t

t x t t

i i
M

c

i i
M

s

1

1

ϕϕ

ϕϕϕ

,

(( )( ) ⋅ ( )a t
 
—

          (6б)

M � мерные векторы реальной и мнимой частей 
вектора комплексных амплитуд

x x xt x t t j ti i
M( ) = ( ){ } = ′( ) + ⋅ ′′( )=1 ,           (6в)

связанного с исходным вектором u t u ti i
M( ) = ( ){ } =1  

подобным (3) равенством

u x

x x

t t e

t e t e

j f t

j f t j

( ) = ( ) ⋅{ } =
= ⋅ ( ) ⋅ + ( ) ⋅

⋅ ⋅ ⋅

⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅

Re

~

2

2 2

0

0
1
2

π

π π ff t0 ⋅{ }.
           (7)

КМ вектора (6в) комплексных амплитуд

Ф Ф Ф= ( ) ⋅ ( ) = ′ + ⋅ ′′x xt t j*                  (8а)

имеет реальную и мнимую компоненты

′ = ′( ) ⋅ ′ ( ) + ′′( ) ⋅ ′′ ( )
′′ = ′′( ) ⋅ ′ ( ) − ′( ) ⋅ ′′

Ф

Ф

x x x x

x x x x

t t t t

t t t

T T

T

,

TT t( ).
           (8б)

Здесь и далее •( )t , •( )*  и черта сверху – 
символы транспонирования, эрмитового со-
пряжения (транспонирования и комплексного 

сопряжения) и статистического усреднения со-
ответственно.

Для рассматриваемых далее гауссовых “кру-
говых” случайных процессов справедливо равен-
ство [2, с. 631]

x x x x x x

x x x

t t t t t t

j t t

T T T

T

( ) ⋅ ( ) = ′( ) ⋅ ′ ( ) − ′′( ) ⋅ ′′ ( ) +

+ ⋅ ′′( ) ⋅ ′ ( ) + ′ tt tT( ) ⋅ ′′ ( )( ) =x 0,

в силу которого

′( ) ⋅ ′ ( ) = ′′( ) ⋅ ′′ ( )
′′( ) ⋅ ′ ( ) = − ′( ) ⋅ ′′ ( )

x x x x

x x x x

t t t t

t t t t

T T

T T

,

.
                  (9)

Поэтому КМ комплексных амплитуд (8) 
таких процессов равна

Ф Ф Ф

Ф Ф

= ′ + ⋅ ′′

′ = ⋅ ′( ) ⋅ ′ ( ) ′′ = ⋅ ′′( ) ⋅ ′ ( )
j

t t t tT T

,

, .2 2x x x x
       (10)

Г. На рис. 1 показана схема формирования 
вектора комплексных амплитуд (6в) исходного 
вектора узкополосных колебаний (4), базирую-
щаяся на легко проверяемых равенствах

u x x

u

t f t t t e

t

j f t( ) ⋅ ⋅ ⋅ ⋅( ) = ′( ) + ( ) ⋅( )′







− ( )

⋅ ⋅ ⋅ ⋅2 2 0
2 2 0cos ,π π

⋅⋅ ⋅ ⋅ ⋅( ) = ′′( ) + ( ) ⋅( )″







⋅ ⋅ ⋅ ⋅2 2 0
2 2 0sin .~π πf t t t e j f tx x

	
(11)

Здесь на входы умножителей (смесителей) 
M  синфазных (верхних) подканалов поступает 
гармоническое колебание 2 2 0⋅ ⋅ ⋅( )cos π f t  общего 
гетеродина, а на входы умножителей (смесителей) 
M  квадратурных (нижних) подканалов – сдви-
нутое по фазе на p/2 (ортогональное) гармони-
ческое колебание ( − ⋅ ⋅ ⋅( )2 2 0sin π f t ). В  соответ-
ствии с (11) векторы выходных сигналов верхних 
(нижних) смесителей представляют собой сумму 
реальных (мнимых) частей вектора комплексных 
амплитуд (6в) и колебаний удвоенной частоты. 
Последние “отсекаются” фильтрами нижних ча-
стот (ФНЧ), в связи с чем на их выходах в синфаз-
ных (квадратурных) подканалах формируются 
векторы реальных (мнимых) частей вектора ком-
плексных амплитуд (6в). Вектор комплексных 
амплитуд (6в) в целом формируется в выходном 
сумматоре, объединяющем вектор его реальной 
части с выходов синфазных подканалов и домно-
женный на j = −1  вектор его мнимой части с 
выходов квадратурных подканалов.

Д. Схема рис. 1 соответствует “идеальному” 
формированию векторов комплексных амплитуд 
с равномощными ортогональными синфазными 
и квадратурными компонентами. В реальной 
аппаратуре условия равномощности и (или) ор-
тогональности могут нарушаться, что порождает 
потери эффективности обработки, зависящие от 
уровня ошибок.

Возможная модель “неидеальности” квадра-
тур отражена схемой рис. 2.

ФОРМИРОВАНИЕ И ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ
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Здесь a  и α  – усиление и паразитный фа-
зовый набег гармоники гетеродина в синфазных 
(верхних) подканалах, b  и β  – усиление и пара-
зитный фазовый набег гармоники гетеродина в 
квадратурных (нижних) подканалах.

Е. Можно показать, что вектор комплексных 
амплитуд этой схемы

� � �x x xt t j t( ) = ′( ) + ⋅ ′′( )                   (12а)

имеет реальную и мнимую компоненты

′( ) = ⋅ ( ) ⋅( )′=
= ⋅ ′( ) ⋅ + ′′( ) ⋅( )

− ⋅�x x

x x

t a t e

a t t

j α

α αcos sin ,
           (12б)

′′( ) = ⋅ ( ) ⋅( )″=
= ⋅ ′′( ) ⋅ − ′( ) ⋅( )

− ⋅�x x

x x

t b t e

b t t

j β

β βcos sin ,
            (12в)

а его КМ

� � �

� � � � �

Ф = ( ) ⋅ ( ) =

= ′( ) + ⋅ ′′( )( ) ⋅ ′ ( ) − ⋅ ′′ ( )( ) =
x x

x x x x

t t

t j t t j tT T

*

′′ + ⋅ ′′

′ = ′( ) ⋅ ′ ( ) + ′′( ) ⋅ ′′ ( )
′′ = ′′(

Ф Ф

Ф

Ф

j

t t t t

t

T T

�

� � � � �

� �

;

,x x x x

x )) ⋅ ′ ( ) − ′( ) ⋅ ′′ ( )� � �x x xT Tt t t .

(13)

Используя (12б), (12в), для реальной части 
этой КМ получим

� ′= ⋅ ′( )⋅ ′ ( )⋅ + ′′( )⋅ ′ ( )⋅ ⋅ +(
+ ′( )⋅

Ф a t t t t

t

T T2 2x x x x

x

cos cos sinα α α

′′′ ( )⋅ ⋅ + ′′( )⋅ ′′ ( )⋅ ) +
+ ⋅ ′′( )⋅ ′′ (

x x x

x x

T T

T

t t t

b t t

sin cos sinα α α2

2 ))⋅ − ′( )⋅ ′′ ( )⋅ ⋅ −(
− ′′( )⋅ ′ ( )⋅ ⋅

cos cos sin

cos sin

2 β β β

β β

x x

x x

t t

t t

T

T ++ ′( )⋅ ′ ( )⋅ )x xt tT sin ,2 β

откуда, в соответствии с (9), (10),

� ′= ⋅ ′ ⋅ + ′′ ⋅ ⋅ −(
− ′′ ⋅ ⋅ + ′ ⋅

ф ф ф

ф ф

a2 2

2

2 2

2 2

cos cos sin

sin cos sin

α α α

α α α)) +
+ ⋅ ′ ⋅ + ′′ ⋅ ⋅ −(
− ′′ ⋅ ⋅ + ′ ⋅

b2 2

2

2 2

2 2

ф ф

ф ф

cos cos sin

cos sin sin

β β β

β β β)),
и, следовательно,

� ′= +( ) ⋅ ′ф фa b2 2 2 .                     (14)

Аналогичным образом для мнимой части 
КМ (13) получим

Рис. 2. Фазовый детектор с ошибками квадратур

Рис. 1. Фазовый детектор
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� ′′ = −
= ⋅ ×

× ′′( )⋅ − ′( )⋅( )⋅ ′ ( )⋅ + ′′

Ф A B

A a b

t t t tT T

;

cos sin cosx x x xβ β α (( )⋅( ) =
= ⋅ ⋅ ′′ ⋅ ⋅ − ′ ⋅ ⋅ +[
+ ′ ⋅ ⋅

sin

cos cos cos sin

sin co

α

α β α β

α

a b Ф Ф

Ф

2 2

2 ss sin sin

sin cos ;

β α β

α β α β

+ ′′ ⋅ ⋅ ] =
= ⋅ ⋅ ′ ⋅ −( ) + ′′ ⋅ −( ) 

Ф

Ф Ф

2

2 2a b

B a b

t t t tT T

= ⋅ ×

× ′( )⋅ + ′′( )⋅( ) ⋅ ′′ ( )⋅ − ′ ( )⋅( )x x x xcos sin cos sinα α β β ==
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a b Ф Ф

Ф Ф

2 2

2 2

cos cos cos sin

sin cos
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β α ssin sin

sin cos ,

c

β α

α β α β

⋅ ] =
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′′ = ⋅ ⋅

a b
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Ф Ф
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� oos .α β−( ) ⋅ ′′Ф

Последнее равенство в сочетании с (14) по-
зволяет записать искомую “искаженную” КМ 
(13) в виде

� �ф

ф ф

= ( ){ } =

= +( ) ⋅ ′ + ⋅ ⋅ ⋅ −( ) ⋅ ′′

=ϕ

α β

ij i j
Mt

a b j a b

,

cos ,

1

2 2 2
      (15)

где ′ф  и ′′ф  – реальная и мнимая части “идеаль-
ной” КМ ф ф ф= ′ + ⋅ ′′j  (8), в которую переходит 
(15) при отсутствии искажений ( a b= =1 ,α β= = 0 ).

Ж. Формулы (12), (15) позволяют учесть 
влияние рассматриваемых ошибок фазового де-
тектирования на эффективность, в частности, 
энергетические характеристики, устройства 
пространственной обработки – коэффициент 
подавления помех kp  и отношение сигнал/(по-
меха + шум) m на его выходе.

Ниже приводится пример их использования 
и анализируются результаты моделирования.

2. РЕЗУЛЬТАТЫ МОДЕЛИРОВАНИЯ

А. На рис. 3 показан вариант анализируемой 
системы пространственной обработки на основе 
классического корреляционного автокомпенса-

тора (АК) [1, 4-6]. В качестве антенной системы 
используется 40-элементная линейная эквиди-
стантная антенная решетка, первые 20 элементов 
которой формируют подлежащий защите основ-
ной канал приема, а остальные 20 используются 
в качестве компенсационных. Сигналы этих 
M = 21  каналов после ФД рис. 2 поступают на 
соответствующие входы АК.

Влияние ошибок ФД оценивалось по зави-
симости коэффициента подавления помех kp  и 
отношения сигнал/(помеха + шум) (ОСПШ) m 
на выходе АК от отношения ν = b a  усилений и 
разности δ α β= −  “паразитных” фазовых сдви-
гов. Для стационарных помех в установившемся 
режиме работы “идеального” АК [1, 4-6]

	 kp = ⋅� �ϕ ψ11 11 ,	 (16)

где �ψ11  – первый диагональный элемент ма-
трицы
	 � � �ΨΨ { } == =

−ψij i j
M
, 1

1Ф ,	 (17)

обратной КМ помех вида (15). 
Для ОСПШ справедливо равенство

	 µ =
⋅ ⋅

⋅ ⋅

� � �

� � �
r r

r r

*

*

Ф

Ф
s ,	 (18)

где
	 � � �r ={ } = ⋅=r ci i

M
1 1ψψ 	 (19)

– вектор весов (импульсная характеристика) 
“идеального” АК, в рассматриваемых условиях 
пропорциональный первому столбцу �ψψ1 матрицы 
�ΨΨ (17).

Б. На рис. 4 показаны семейства зависимо-
стей коэффициента подавления (16) от значения 
модуля δ α β= −  (в градусах) разности “паразит-
ных” набегов фаз в условиях шумовых излучений 
от n =1 , 2 и 3 источников, расположенных в на-
правлениях ui , i n∈1, , записанных в поле рисун-
ков в долях полуширины главного лепестка диа-
граммы направленности (ДН) основной антенны 
по уровню первого нуля. Во всех случаях в основ-
ном канале интегральное отношение помеха/

Рис. 3. Схема анализируемой системы обработки
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шум (ОПШ) η = 30 дБ. Параметром семейств 
служит значение отношения усилений квадра-
турных подканалов ν = b a  (в дБ). Показанные 
точками горизонтальные прямые соответствуют 
“идеальному” фазовому детектированию ( ν =1 , 
δ = 0 ).

Как следует из приведенных результатов, 
потери эффективности (степени подавления по-
мех) тем выше, чем больше число n  источников 
шумовых излучений (ШИ), однако в приведен-
ном примере при рассмотренных значениях 
амплитудных и фазовых ошибок даже при n = 3  
они не превосходят 1.2 дБ. Этот результат вполне 
естественен, поскольку при полном отказе от од-
ного (любого) квадратурного канала потери по-
казателей качества не превышают 3 дБ.

В. В качестве иллюстрирующего примера 
на рис. 5 приведены расчетные зависимости 
от параметров ν  и δ  коэффициента подавле-
ния помех (16) и ОСПШ (18) при другом сиг-
нально-помеховом сценарии. Здесь два ( n = 2 )  
равномощных источника ШИ действуют с на-
правлений ± °0 5.  относительно нормали, ОПШ в 
основном канале приема η = 30 дБ. Когерентная 
пачка полезного сигнала единичной амплитуды 

s θ θs i s i
Ms( ) = ( ){ } =1  от точечной цели, расположен-

ной в направлении нормали к АР ( θs us= = 0 ), 
имеет КМ �фs  вида (15) с “невозмущенной” КМ 
Ф Ф Фs s s s sj= ′ + ⋅ ′′ = ( ) ⋅ ( )s sθ θ*  единичного ранга. 

Как следует из приведенных результатов, по-
тери в коэффициенте подавления kp  и ОСПШ m 
в рассматриваемой обстановке составляют при-
мерно 2.77 и 2.6 дБ соответственно. Они меньше 
3 дБ, поскольку при отказе от квадратурной об-
работки уменьшается не только мощность ко-
герентных полезных сигналов, но и (в меньшей 
степени) помех, некогерентных или когерентных 
только частично.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

При цифровой обработке на современной 
элементной базе достижимые амплитудно-фа-
зовые ошибки фазового детектирования, не пре-
восходящие значений ν ≤1 дБ и δ ≤ °10 , могут 
снижать коэффициент подавления или ОСПШ 
на доли децибела, что в большинстве случаев не-
существенно для практики.

Базовые формулы (12), (15) могут быть по-
лезны для решения широкого круга других задач 
обработки комплексных сигналов в радиотехни-
ческих системах различного назначения.

Рис. 5. Влияние неортогональности и различия усилений на значения kp  и m

Рис. 4. Влияние неортогональности и различия усилений на значения kp

Леховицкий Д.И. и др. Влияние неортогональности и различия коэффициентов усиления квадратурных подканалов на эффективность ...



34 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

Литература

[1]	Радиоэлектронные системы. Основы построения 
и теория: Справочник / Ширман Я.Д., Багдаса-
рян С.Т., Маляренко А.С., Леховицкий Д.И., Ле-
щенко С.П., Лосев Ю.И., Николаев А.И., Горш-
ков С.А., Москвитин С.В., Орленко В.М.; под ред. 
Я.Д. Ширмана. – М.: Радиотехника, 2007. – 512 с.

[2]	Ван Трис Г. Теория обнаружения, оценок и модуля-
ции. Том 3. Обработка сигналов в радио- и гидро-
локации и прием случайных гауссовых сигналов 
на фоне помех / Г. Ван Трис; пер. с англ. под ред. 
В.Т. Горяинова. – М.: Советское радио, 1977. – 
664 с.

[3]	Баскаков С.И. Радиотехнические цепи и сигналы: 
Учебник / С.И. Баскаков. – М.: Высшая школа, 
1983. – 536 с.

[4]	Фединин В.В. О возможности повышения быстро-
действия и устойчивости цифрового автокомпен-
сатора помех / В.В. Фединин, А.В. Василевский, 
В.С. Джус // Вопросы повышения эффективности 
радиотехнического вооружения Войск ПВО страны 
в условиях радиоэлектронного подавления. Ч. 2 [На-
учно-методические материалы]. – Х.: ВИРТА, 1979.

[5]	Кузьмин С.З. Цифровая радиолокация. Введение в 
теорию / С.З. Кузьмин. – К.: КВІЦ, 2000. – 428 с.

[6]	Джус В.С. Повышение быстродействия и устойчи-
вости цифровых автокомпенсаторов / В.С. Джус, 
Д.И. Леховицкий // Вопросы обработки радио-
локационных сигналов и помехозащиты РЛС [Те-
матический научно-технический сборник]. – Х.: 
ВИРТА, 1980. – Вып. 5. – С. 89–96.

Поступила в редколлегию 13.01.2014

Леховицкий Давид Исаакович, док-
тор технических наук, профессор, 
главный научный сотрудник на-
учно-исследовательского центра 
Харьковского национального 
университета радиоэлектроники. 
Научные интересы: адаптивная 
пространственно-временная об-
работка сигналов на фоне помех 
в информационных системах раз-
личного назначения.

Рачков Дмитрий Сергеевич, млад-
ший научный сотрудник науч-
но-исследовательского центра 
Харьковского национального уни-
верситета радиоэлектроники. На-
учные интересы: первичная меж-
дупериодная обработка сигналов 
в доплеровских метеорадиолока-
торах, унифицированные процес-
соры и системы адаптивной обра-
ботки сигналов на фоне помех.

Семеняка Андрей Викторович, 
младший научный сотрудник на-
учно-исследовательского центра  
Харьковского национального 
университета радиоэлектроники. 
Научные интересы: унифициро-
ванные процессоры и системы 
адаптивной обработки сигналов 
на фоне помех.

Атаманский Дмитрий Владимиро-
вич, кандидат технических наук, 
доцент. Научные интересы:  адап-
тивная пространственно-времен-
ная обработка сигналов на фоне 
помех в информационных систе-
мах различного назначения.

УДК 621.396.965:621.391.26 
Вплив неортогональності та різниці коефіцієнтів 

підсилення квадратурних підканалів на ефективність 
просторової обробки  / Д. І. Леховицький, Д. С. Рачков,  
А. В. Семеняка, Д. В. Атаманський // Прикладна радіо
електроніка: наук.-техн. журнал. – 2014. – Том  13. – 
№ 1. – С. 29–34.

Досліджується вплив неортогональності та різни-
ці коефіцієнтів підсилення квадратурних підканалів 
фазових детекторів на ефективність системи просто-
рової обробки сигналів на фоні власного шуму каналів 
прийому і незалежних шумових випромінювань точ-
кових зовнішніх джерел. Отримані вирази для коре-
ляційних матриць вхідних впливів, які враховують ці 
фактори. На їх основі в наборі тестових сценаріїв роз-
раховані граничні характеристики автокомпенсацій-
них систем захисту від цих завад. Показано, що в ході 
використання сучасної цифрової техніки зниження 
граничних характеристик обробки, обумовлене впли-
вом цих факторів, може бути практично неістотним.

Ключові слова: просторова обробка, кореляційна 
матриця, фазовий детектор, кореляційний автоком-
пенсатор, підсилення та ортогональність квадратур-
них підканалів.

Іл. 5. Бібліогр.: 6 найм.

UDC 621.396.965:621.391.26
An impact of nonorthogonality of quadrature subchan-

nels and distinctions of their amplification factors on spatial 
processing effectiveness / D. I. Lekhovytskiy, D. S. Rach-
kov, A. V. Semeniaka, D. V. Atamanskiy // Applied Radio 
Electronics: Sci. Journ. – 2014. Vol. 13. – № 1. – P. 29–34.

This paper investigates an impact of nonorthogonality 
of phase detector quadrature subchannels and distinctions 
of their amplification factors on effectiveness of a system of 
spatial signal processing against the background of internal 
noise of receiving channels and independent noise radia-
tions of external dot sources. The expressions for covari-
ance matrices of input signals are derived which take into 
account both these factors. The expressions are used to 
calculate for different test scenarios limiting characteristics 
of autocompensation systems intended for protection from 
these interferences. It is shown that with utilization of mod-
ern digital computing machinery the impact of the above-
mentioned factors reduces potential characteristics of signal 
processing practically insignificantly.

Keywords: spatial processing, covariance matrix, phase 
detector, correlation autocanceller, amplification factor 
and orthogonality of quadrature subchannels.

Fig. 5. Ref: 6 items.
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УДК 621.396.96

СИНТЕЗ АЛГОРИТМА АДАПТИВНОЙ ОБРАБОТКИ АНСАМБЛЯ  
СИГНАЛОВ В УСЛОВИЯХ АПРИОРНОЙ НЕОПРЕДЕЛЕННОСТИ  
ИХ ВИДА И ПАРАМЕТРОВ

Н. М. Калюжный, В. И. Колесник

В данной статье формулируется и решается задача синтеза алгоритма адаптивной обработки ан-
самбля радиотехнических сигналов априорно неопределенного вида и параметров при моноим-
пульсном обнаружении–оценивании–распознавании. Приводится описание структурно-функ-
циональной схемы, реализующей синтезированное многофункциональное решающее правило.  
В заключительной части рассматриваются особенности практического применения этого правила.

Ключевые слова: алгоритм, адаптивная обработка, моноимпульсное распознавание, априорная не-
определенность сигналов.

ВВЕДЕНИЕ
Для радиомониторинга радиоэлектронной 

обстановки (РЭО) характерна существенная 
априорная неопределенность. Она обусловлена 
широким диапазоном и полосами рабочих ча-
стот, большим нефиксированным количеством и 
многообразием зондирующих сигналов, измене-
нием их частотно-временных параметров в про-
цессе работы и др. С другой стороны, важнейшей 
тенденцией современного радиомониторинга 
РЭО является стремление к получению досто-
верной информации в реальном или близком к 
нему масштабе времени. Решение задач радио-
мониторинга в этих условиях связано с приме-
нением, с одной стороны, беспоисковых мето-
дов обзора пространства и частоты, а с другой 
– моноимпульсных методов обработки сигналов 
в приемных устройствах. Практические сложно-
сти их реализации хорошо известны [7].

При решении общих задач радиомонито-
ринга или задании требований на разработку 
приемных устройств априорно всегда можно 
определить условия работы, виды сигналов и 
помех, а также диапазоны возможных значений 
их параметров. Совокупность таких априорных 
данных позволяет, используя математический 
аппарат теории статистических решений, осуще-
ствить синтез алгоритма принятия оптимального 
решения. Решающее правило зависит от степени 
априорной неопределенности. 

Реально приемные устройства радиомони-
торинга работают в условиях априорной неопре-
деленности, как параметров, так и структуры 
(вида) сигналов. Поэтому решение задачи син-
теза алгоритма адаптивной обработки ансамбля 
сигналов в условиях априорной неопределенно-
сти не только параметров, но и структуры сигна-
лов является актуальным.

ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Применительно к моноимпульсному со-

вместному обнаружению–оцениванию–распо
знаванию сигналов в условиях априорной неопре-
делённости их вида и параметров задачу синтеза 
алгоритма сформулируем в следующем виде.

Пусть на отрезке времени [0, T] (Т ≤ ∞) и в 
полосе частот [f0 ± П/2] (f0 >> П) доступны на-
блюдению, а значит обработке и регистрации, 
реализации случайного процесса у (t, П), отно-
сительно которого может оказаться справедли-
вой одна из сложных гипотез

H y t iS t n tij j j: ( , ) ( , , , ) ( , )П П= +
� � �
α γ β ,           (1)

где S tj j( , , , )
� � �
α γ β  – функция, описывающая по-

лезный сигнал и зависящая от случайных изме-
ряемых параметров 

�
α , измеряемых параметров 

его структуры (вида) 
�
γ jи неизмеряемых параме-

тров 
�
β ; i = 1, 0 – множитель, описывающий на-

личие или отсутствие сигнала; j = 1, 2, …J – ко-
личество возможных структур (видов) полезных 
сигналов; n t( , )П  – реализация шума.

Считается, что относительно случайного 
процесса y t( , )П имеется следующая априорная 
информация. 

Гипотезы Hij  являются случайными для всех 
i j J= =1 0 1, ; ,  и составляют полную группу со-
бытий. Вероятность справедливости каждой из 
гипотез pij неизвестна, но задана вероятность 

ложных тревог F. Полезные сигналы S tj j( , , , )
� � �
α γ β  

известных видов j относятся к сигналам с ограни-
ченным спектром, с заданным составом векторов 
� � �
α γ β, ,j  и диапазонами их возможных значений:
� � � �
α α α γ γ γ β β βмин макс мин макс мин макс≤ ≤ ≤ ≤ ≤ ≤   , ,j .

Эти параметры распределены равномерно в 
заданных диапазонах возможных значений, т.е. 

p const( )
�
α = , p constj j J( ) , ,...

�
γ = =1 2  и p const( )

�
β = . 

Такое распределение характеризует наибольшую 
априорную неопределенность [1, 6].

Компонентный состав векторов 
�
α  и 

�
β  оди-

наков для всех гипотез. Компонентами вектора 
�
α  могут быть амплитудные, фазовые, частотные 
или временные параметры полезного сигнала. 

К компонентам вектора 
�
β  относятся не подле-

жащие измерению компоненты вектора 
�
α . В ка-

честве компонент вектора 
�
γ j  могут использо-

ваться амплитудно-временные, фазо-временные 
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или частотно-временные параметры функций 
модуляции сигналов. В силу этого размерность 
вектора 

�
γ j  и физический смысл его отдельных 

компонент при разных гипотезах могут быть раз-
личными. Определены также статистические за-
висимости 

p y t j, /П( ) 
�
γ  и p y t j, , /П( ) 

� �
γ α .            (2)

Эта априорная информация соответствует 
реальности и позволяет определить модели про-
цессов изменения параметров 

�
γ j  в зависимости 

от параметров процесса y t,П( )  и параметров 
�
α  в 

зависимости от параметров y t,П( )  и 
�
γ j .

Шум n(t, П) статистически независим от сиг-
нала и является стационарным гауссовым про-
цессом с нулевым средним и δ-функцией корре-
ляции, т.е.

M n t

M n t  n t

[ ( , )]

[ ( , ), ( )

П

П

                            

   

=
+

0

τ ]] ( , ) =  


SN0 δ τ П

.           (3) 

Помехи другого вида следует рассматривать 
как полезный сигнал.

Необходимо синтезировать решающее пра-
вило, которое по одной реализации процесса 
y(t, П) на отрезке времени [0, T] и в полосе ча-
стот [f0 ± П/2] формирует совместно решение 
как о справедливости одной из гипотез Hij , так и 

оценки информативных параметров 
� �
α γ
^ ^

и j  при 
принятии соответствующей гипотезы H j1 .

СИНТЕЗ АЛГОРИТМА

При решении задач обнаружения – оцени-
вания или распознавания – оценивания сигна-
лов вместо гипотез (1), определяющих структуру 
наблюдаемого процесса, обычно рассматривают 
соответствующие им статистические гипотезы о 

виде распределения p Y j

� � � �
, , ,α γ β( )  вектора дис-

кретизированных значений процесса y(t, П) по 
наблюдаемым координатам 

�
Υ = { } =

yn n N1 2 0, ,...
.  

Переход к дискретизированным значениям в 
большинстве случаев облегчает аналитическое 
решение задачи. При дискретизации случайного 
процесса y(t, П) всегда может быть измерена не-
которая совокупность наблюдаемых параметров 
� �
ϑ ϑ= { } =n n N1 2 0, ,... , в качестве которых могут быть 
составляющие компонент дискретизированного 
процесса 

�
Υ  или вектора 

�
α . Предположим да-

лее, что ошибки измерения последовательности 
наблюдаемых параметров распределены по нор-
мальному закону с нулевым средним значением 
и известной корреляционной матрицей. Будем 
считать также, что указанная последовательность 
является достаточной для оценивания информа-
тивных параметров 

� �
γ αj ,  в силу условия (2).

Тогда соответствующие статистические ги-
потезы (1) о виде распределения вектора дискре-
тизированных значений процесса y(t, П) можно 
представить в виде

H p i j Jij j ij: ~ ( , , , , , ); , ; ,
� � � � � �
Υ Υ Ηα γ ϑ β = =1 0 1 ,    (4) 

где 
� � � � �
Υ Υ Θ⊂ ∈ ∈ ∈ ∈, , , ,α γ ϑ βA Bj Г  – соответственно 

множества значений векторов 
� � � � �
Υ, , , ,α γ ϑ βj .

В соответствии с теорией статистических 
решений после получения вида распределения 
дискретизированных значений 

�
Υ  необходимо 

на основе выбранного критерия качества при-
нять одну из указанных гипотез Hij  и, если при-
нята гипотеза H j1^ , то должны быть оценены па-
раметры 

� �
α γи j

^  обнаруженного сигнала. При 
проверке сложных гипотез с одновременной 
оценкой параметров, когда неизвестны величина 
потерь из-за ошибочных решений и априорные 
вероятности pij  используется критерий макси-
мального правдоподобия (КМП). Поскольку 
ещё задана вероятность ложных тревог, то для 
принятия решения об обнаружении сигнала це-
лесообразно применить критерий Неймана – 
Пирсона.

Согласно общей методологии синтеза со-
вместных алгоритмов обнаружения-оценивания 
или распознавания-оценивания сигналов [2], 
решения на основе КМП могут быть сформи-
рованы согласованным двухфункциональным 
правилом R( )

�
Υ , содержащим в качестве ком-

понент правило оценивания RИ( )
�
Υ  и правило 

обнаружения RО( )
�
Υ  или распознавания RР( )

�
Υ . 

Формальной основой для синтеза двухфункцио-
нальных алгоритмов является введение понятия 

составного вектора 
� � �
λ η= r T

T
, , которое позво-

ляет свести оба класса задач к оцениванию со-
ставного векторного параметра с дискретной по 
�
r  и непрерывной по 

�
η  компонентами. При этом 

дискретный вектор 
�
r  вводится как параметр со-

стояния синтезируемой системы.
Применительно к поставленной задаче 

по аналогии введем в рассмотрение составной  
вектор

� � � � � �
λ α γ ϑ β= r T T T T

T
, , , , ,                    (5) 

имеющий частные значения 
� � � � � �
λ α γ ϑ βij ij

T
j

T T T
T

r= , , , ,  

с компонентами в виде дискретного решаю-

щего вектора 
�
r r rij j= 0 1, , а также векторов не-

прерывных параметров 
�
α α α αT

a

T
= 1 2, ,..., ,  

�
γ γ γ γj

T
j j jb

T
= 1 2, ,..., , 

�
ϑ ϑ ϑ ϑT

g

T
= 1 2, ,...,  и 

�
β β β β= 1 2, ,..., h

T
. Введенный таким образом 

вектор назовем вектором состояния наблюда-
емого процесса или синтезируемой системы. 
Дискретно-непрерывное множество всех значе-

ний вектора состояния 
�
λ  обозначим Λ . Тогда 

совместную плотность вероятности (ПВ) по каж-
дой из гипотез в (4) можно выразить через вектор 
состояния (5) в виде

p Y p r pij ij j ij j( , ) ( , , , , , ) ( , , , , )
� � � � � � � � � � � � �

λ α γ ϑ β α γ ϑ β= =Υ Υ .

ФОРМИРОВАНИЕ И ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ
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В соответствии с методом максимального 
правдоподобия [2] оценка максимального прав-
доподобия (ОМП) вектора состояния (4)

� � � � � � �
� � � �

λ α γ ϑ β
α γ ϑ β

^

, , , , ,

arg sup , , , ,Υ Υ( ) = ( )
( )i j

ij j
j

p ,            (6) 

где pij j

� � � � �
Υ, , , ,α γ ϑ β( )  – имеет смысл функции прав-

доподобия (ФП).
В силу того, что физический смысл векторов 

� �
α γ  и j  разный, а размерность вектора 

�
γ j  может 

меняться от гипотезы к гипотезе, наибольшее 
значение вектора состояния необходимо искать 
в несколько этапов

� �
� � �λ
α γ ϑ

^

, ...
arg max sup max supsupsupΥ

Θ
( ) =

∈{ } ∈ ∈{ } ∈ ∈i A j J
j

1 0 1 ��

� � � � �
β

α γ ϑ β

∈

( )ijp Υ, , , , .

          (7)

Для оценивания вектора состояния (7) по 

векторам параметров 
� �
ϑ βи  уточним модели дис-

кретизации и статистического описания наблю-
даемого процесса y(t, П). Согласно обобщенной 
теореме отсчетов [4], в условиях рассматривае-
мой априорной неопределенности оптимальной 
является частотно-временная дискретизация на-
блюдаемого процесса с общим числом элементов 
дискретизации K × L = N0. Поскольку при таком 
разбиении дискретизированные значения век-
тора 

�
Υ  являются некоррелированными и, сле-

довательно, при гауссовой статистике шума не-
зависимыми, то многомерную ПВ в (7) можно 
представить в виде произведения одномерных 
ПВ [1, 5]. В этом случае

p p yij ijk k k k
k

K L� � � � � � � �
� � � �

�

Υ, , , , , ,
,

,

α γ ϑ β ϑ β( ) = ( )
=

∏
1

,      (8) 

а значения параметров 
� �
α γ и j  заключены в про-

изведениях одномерных ПВ по � и k .
Учитывая, что подлежащая обработке сово-

купность сигналов имеет М >> J неперекрываю-
щихся значений параметров, дискретизировать 
наблюдаемый в заданной частотно-временной 
области процесс y(t, П) необходимо перебором 
М вариантов. Отнесем саму величину шага дис-
кретизации по частотно-временным координа-
там к неинформативным параметрам и обозна-
чим β1kl

m( ) . Поскольку сигнал может иметь только 
одну комбинацию параметров, то события по М 
образуют полную группу несовместных событий. 
Тогда на основании формул полной вероятности 
и умножения вероятностей совместную ПВ под 
знаком произведения (8) можно представить в 
виде

p y

p y p

ijk k k k

ijk m k k kl
m

ijklm k

� � � �

� � �

� � �

� � � �

, ,

, / ( )

ϑ β

ϑ β β

( ) =

= ( )⋅ ll
m

m

M
( ) ,( )

=
∑

1

где p yijk m kl kl
m

kl�

� � �
, / ( )ϑ β( )  – частная ФП.

Или с использованием аналога формулы 
полной вероятности для параметров [4]

p y

p y p

ijk k k k

ijk k k k
Bk

ijkl kl

� � � �

� � � �
�

� � �

� � � �
, ,

, /

ϑ β

ϑ β β

( ) =

= ( )⋅∫ (( )d kl

�
β .

          (9)

Подставляя (9) в (8) и далее в (7), оценку век-
тора состояния получим в виде

� �
� � ��

λ
α γ

^

, ... ,,

arg max sup max sup maxΥ( ) =
∈{ } ∈ ∈{ } ∈ =i A j J kk1 0 1 1

KK L

ijk k k k
Bk

ijkl k kp y p d

,

sup

, / .

∏

∫
∈

( )⋅ ( )
�

� � � �
�

� �

� � � � �
ϑ θ

ϑ β β β
      (10) 

Если бы априорная ПВ p
�
β( )  и соответ-

ственно pijkl k

�
�β( )  были известны, то исключить 

неинформативные параметры в (10) можно 
было бы путём непосредственного интегриро-

вания при условии нормировки pijk k� �

�
β( ) , т.е. 

p dijk kl
Bk

kl�
�

� �
β β( ) =∫ 1 . В силу априорной неопреде-

ленности в задании p
�
β( )  провести интегрирова-

ние в (10) по βk�  в явном виде не удается.
Способы преодоления априорной неопре-

деленности в задачах обнаружения-оценивания 
и распознавания-оценивания также основы-
ваются на методах математической статистики 
[1, 5]. Среди этих методов важное место занимает 
адаптивный байесовский подход [6]. Общей про-
цедурой формирования оптимальной оценки 
(10) на основе адаптивного байесовского под-
хода является нахождение приближенного выра-

жения для ФП по 
�
β  и оценивание наблюдаемых 

параметров из условия максимума результирую-
щей ФП.

При применении адаптивного байесовского 
подхода рассматриваются практические усло-
вия высокого отношения сигнал/шум, когда 
ФП является унимодальной, т.е. имеет резко вы-
раженный по всем параметрам максимум. В  то 

же время априорное распределение pijkl kl

�
β( )  в 

области максимума изменяется сравнительно 

медленно, т.е. оценка 
�
�β

^

k  находится внутри ди-

апазона возможных значений 
�
βkl . Используя 

асимптотическое свойство ФП, интегрирование 
в (10) проведем с помощью асимптотического 
метода интегрирования Лапласа, основанного 
на аппроксимации функции ln , /p yij k k kl� �

� �
ϑ β( )  

квадратичным разложением в окрестности точки 

 
�
βkl =

�
�β

^

k [7]. В результате получим

p y p d

p y

ijk k k kl
Bk

ijk kl kl

ijk k k

� � �
�

�

� � �

� � � � �

� �

ϑ β β β

ϑ

/

, /

( )⋅ ( ) ≈

≈

∫
�� � �
� � � � �β β β

^ ^ ^

,k ijk k ijk kp d








 ⋅









 ⋅











    (11) 

где d Dijk k
h

k� �
�
�

�
β π β

^ /
/

det ^








 = ( ) 






−

2
2

1 2

;
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D

n y

k

k k k

k k

�

� � �

� �
�

�
� � �

β ν µ

ϑ β

β β
^

, /
^

( ) ( )=

∂










∂ ∂

2

 – матрица вторых  

производных функции ln , /p yij k k k

� � �
� � �ϑ β( )  в 

точке
�
βkl =

�
�β

^

k ; h – общее число компонент век-

тора 
�
βkl .

Сами ОМП неинформативных параметров 
определим по ФП

� � � �
� � � � �

�

β ϑ β
β

^

arg sup , /k ijk k k kl
k

p y= ( )                (12) 

путем решения уравнения правдоподобия [7] или 
эквивалентного ему

∂
∂

( )
=

=�
� � �

� �� � �

�
β

ϑ β
β βij

ijk k k kl

kl k

p y , /
^

0 .        (13) 

При этом, в первую очередь, необходимо 
найти ОМП шага дискретизации, а затем ОМП 
других неинформативных параметров.

С учетом (12) оценка вектора состояния (10) 
принимает вид

� �
� �

� �
�

λ
α γ

ν

^

, ,

,

argmax sup max sup

max sup

Υ( ) =
∈{ } ∈ ∈{ } ∈i A j J

k
k

1 0 1

∈∈=

⋅













∏

θ
ϑ β β

kk

K L

ijk k k k ijk kp y p
��

� � � � � �

� � � �

,

, ^ ^
, /

1

0 0





 ⋅









dijk k� �

�
β
^

,

(14)

 

где теперь N0 = K0 × L0.

Таким образом, на первом этапе обработки 
сигналов априорно неопределенного вида и па-
раметров необходимо применить для их дискре-
тизации теорему отсчетов в частотно-временной 
области, найти на основе адаптивного байесов-
ского подхода оценочные значения параметров 
частотно-временной дискретизации и других не-

информативных параметров 
�
�β

^

k  и сформировать 
по всем дискретизированным элементам доста-
точные статистики. 

С целью дальнейшего оценивания вектора 

состояния λ
�
Υ( )  по наблюдаемым параметрам 

�
�ϑk  снова применим формулу умножения веро-

ятностей в (14) и введем в рассмотрение оценку 
частных значений вектора состояния 

� � � � � �
�

� � � � � �
�

λ ϑ ϑ β
ν

^

,

^
, max sup ,/ ,ijk ijkl ijkl

T
T

k
ijk k k kr p y

k

= =








×

×








 ⋅









 ⋅p p dijk k k ijk k ijk� � � � �

� � �
ϑ β β/

^ ^

�� �

�
β
^

.k











(15) 

Оценку (15) назовем совместной оценкой 
параметров элемента сигнала, дискретной по 

�
�rijk  

и непрерывной по 
�
�ϑk . Рассмотрим состав и вид 

этой оценки. Из-за априорной неопределенности 
относительно плотности распределения наблю-

даемых параметров 
�
�ϑk  ФП p yijk k k k� � � �

� �
,/ ,

^

ϑ β








  и 

p p pijkl kl k ijk k k k

� � � � �
� � � � �ϑ β ϑ β β, /

^ ^ ^







 =









 ⋅









  равнозначно 

определяют положение максимума (15). В силу 
этого введем обозначение условной по составля-
ющей Hijk�  сложной гипотезы Hij  и безусловной 

по параметрам 
�
�β

^

k  ОМП наблюдаемых парамет
ров k,� -го элемента дискретизированного про-
цесса 

�
Υ

� � �
� � � � �

�

ϑ ϑ β
ϑ

^ ^

argsup ,k ijk k k
k

p=








 ,                (16)

которую найдем аналогично (12) путем решения 
уравнения 

∂
∂











=
=�

� �
� �

�
�

�
ϑ

ϑ β
ϑ ϑk

ijk kl

kl k

p ,
^

^
0 .

Исходя из (15) с учетом (16), условная по 
сложной гипотезе Hij  ОМП дискретной компо-
ненты 
� � � � �
� �

� � � � � �r p y dijk k
ijk k k k ijk k

^

,

^ ^

arg max ,/ ,=








 ⋅




ϑ β β




 .  (17) 

Эту оценку получим путем обнаружения 
наличия или отсутствия элемента сигнала на  
k,� -шаге дискретизации в соответствии с крите-
рием Неймана-Пирсона

�
� � � � �

�
� � � � � �r

r p y d
ijk

ij k l ijk k k k ijk k^

^ ^

^ ^ , ,/ ,
=









 ⋅при ϑ β β









 ≥ ( )







p yijk k� �

�

0, в противном случае,

 
(18)

где p yijk k� �

�( )  – ФП при наличии только шума.
Определенной трудностью использования 

ФП дискретизированных значений 
�
Υ  является 

неограниченное их убывание в процессе пре-
дельного перехода к непрерывным координатам 
по частоте или времени. Это обстоятельство мо-
жет привести к принятию составляющих гипотез 
Hij k^ ^�  с вероятностью, близкой к единице для всех 
элементов. Указанная трудность обычно преодо-
левается обобщением ОМП (17) путем перехода 
от ФП к отношению правдоподобия (ОП) [1]. 
Вводя ОП

l y p y pijk k k k ij k k k k i� � � � � � � �

� � � � � �
/ , / , /

^ ^

^ ^ϑ β ϑ β








 =









 jjk ky� �

�( ) ,(19) 

в итоге приходим к согласованному двухфунк-
циональному решающему правилу обнаружения 
и оценивания наблюдаемых параметров k� -го 
элемента сигнала

R y pk k ijk k k
k

1И � � � � � �

� � �

�

( ) = =








ϑ ϑ β

ϑ

^ ^

argsup ,       (20а)

R y r

r l y l

k ijk

ij k l ijk k k k

1

1

О

при

� �

� � � �

�

� � �

( ) = =

=









 >

^

^

^ ^ , / ,ϑ β kk�

0, в противном случае,









,       (20б)
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где		   l dk ij k k1 1� � �

�
=









/ ^ ^

^

β –  	                 (21)

пороговый уровень обнаружения элемента сиг-
нала. 

Соотношения (20) полностью определяют со-
гласованное решающее правило обнаружения – 
оценивания элементов сигнала в рассматривае-
мых условиях априорной неопределенности для 
всех k = 1, 2,…, K0, � =1 2 0, , ...,L , 

� �
γ α∈ ∈Г и A ,  

j J=1 2, , ..., , i = 1,0. Из этих соотношений сле-
дует, что в общем случае правила оценивания  
и обнаружения  элементов сигнала являются 
матричными с числом компонент, равным 
K L N0 0 0× = , определяемых в соответствии с 
(20а) и (20б). На основании  этого решающее 
правило обнаружения-оценивания элементов 
сигнала можно записать

R1И

�

� � �

� � �
Υ( ) =

ϑ ϑ ϑ

ϑ ϑ ϑ

^ ^ ^

^ ^ ^

...

...

... ... ... ...

11 12 1

21 22 2

0

0

K

K

�� � �
ϑ ϑ ϑ
^ ^ ^

...L L L K0 0 0 01 2

          (22а)

R1О

�

� � �

� � �
Υ( ) =

r r r

r r r

ij ij ij K

ij ij ij K

^ ^ ^

^ ^ ^

...

...

11 12 1

21 22 2

0

0

.... ... ... ...

...
^ ^ ^� � �
r r rijL ijL ijL K0 0 0 01 2

       (22б) 

Следовательно, на втором этапе обнаруже-
ния–оценивания–распознавания сигналов с 
априорно неопределенными структурой и пара-
метрами принимается согласованное условное 
решение о справедливости составляющих Hij k̂ �̂  
или Hijk�  сложной гипотезы Hij  и, если при-
нято решение о Hij k̂ �̂ , то на выход пропускаются 

оценки наблюдаемых параметров 
�

�ϑ
^

^ ^j k . Сама 
процедура получения оценок частных значений 

наблюдаемых параметров 
�

�ϑ
^

^ ^j k  для достаточных 
статистик, превысивших порог на k,� -м эле-
менте дискретизации, в соответствии с (15) и (19) 
описывается выражением

� � � � �
� � � � � � � �ϑ ϑ β ϑ β

^ ^ ^ ^
^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^,/ , ,

k ij k k k k ijk k kl y p=








 ⋅









 .     (23) 

Результирующая оценка вектора состояния 
(14) после обнаружения–оценивания элементов 
сигнала принимает вид 

� �
� �

�

λ
α γ

^

, ...

,

,

arg max sup max sup

^ ^

^

Υ( ) =
∈{ } ∈ ∈{ } ∈

=

i A j J

k

K L

1 0 1

1

г

^̂

^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^, / , ,
^ ^ ^ ^

∏








 ⋅


l y p
ij k k k k k l k l kl� � � �

� � � �
ϑ β ϑ β







 ,

где K L N N
^ ^ ^

= < 0 – число превышений порога, опре-
деляющее размерность фиксированной для дан-
ной реализации выборки смеси сигнала с шумом;

или с заменой произведения независимых ОП на 
многомерное ОП [1]

� �

�

� �λ
α γ

^

, ...
arg max sup max sup ^ ^Υ

Υ

( ) = ×

×

∈{ } ∈ ∈{ } ∈i A j J
ij K Ll

1 0 1 г

,, , / , , .
^ ^ ^ ^

^ ^
� � � � � �
α γ ϑ β ϑ βj ij K L

p








 ⋅











          (24) 

Проявление элементов сигнала с оценкой их 
положения на частотно-временной  плоскости 
П×Т позволяет провести оценивание информа-
тивных параметров 

� �
γ αj  и вектора состояния 

(24). Снова воспользуемся формулой умножения 
вероятностей для представления функции прав-
доподобия с зависимыми параметрами в (24) при 
условии наличия гипотезы Hij . При этом учтём 
результат предыдущего применения формулы 
умножения вероятностей в (15) и с целью упро-

щения записи опустим оценки 
�
β
^

, как не исполь-
зуемые в последующей обработке. Тогда

p

p p

ij K L j

ij K L j ij

^ ^

^ ^

, , /

/ , ,

^

^

� � � �

� � � �

Υ

Υ

α γ ϑ

α γ ϑ









 =

=








 ⋅

KK L j ij K L jp^ ^ ^ ^/ , / .
^ ^� � � � �

α γ ϑ γ ϑ




















Подставляя последнее выражение в (24), по-
лучим 
� � �

�λ
α γ

^

, ...
arg max sup max sup /^ ^Υ Υ( ) =

∈{ } ∈ ∈{ } ∈i A j J ij K L
i i

l
1 0 1 Г

�� � �

� � � � �

α γ ϑ

α γ ϑ γ ϑ

, ,

/ , /

^

^ ^

^ ^ ^ ^

j

ij K L j ij K L jp p



















 ⋅









 ⋅









p

ij K L
^ ^

^

.
�
ϑ

 (25)

Как следует из (25), оценки компонент 
�
γ j  

и 
�
α  могут быть получены двояко. Однако, при 

равной значимости данных наблюдения 
�
Υ  и по-

лученных по ним оценок 
�
ϑ
^

, например, ФП 

p p p
ij K L j ij K L j ij K L

^ ^ ^ ^ ^ ^, /
^ ^ ^� � � � �

γ ϑ γ ϑ ϑ








 =









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







 ==

=








 ⋅ ( )p p

ij K L j ij K L j^ ^ ^ ^

^

/
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ϑ γ γ

       (26)

значительно точнее определяет положение мак-
симума (25) по параметрам 

�
γ j  структуры (вида) 

сигнала, чем ОП l
ij K L j^ ^ / , ,

^� � � �
Υ α γ ϑ









  в силу суще-

ствующей по условиям задачи статистической 
связи (2), сужающей область неопределенности. 
С учетом (26), оценка вектора состояния (25) 
принимает вид
� �

�
�

� �λ
α γ

^

, ...
arg max sup max sup ^ ^Υ Υ( ) =

∈{ } ∈ ∈{ } ∈i A j J ij K L
i i

1 0 1 Г
// , ,

/ , ,

^

^ ^

^ ^ ^ ^

� � �
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α γ ϑ

α γ ϑ ϑ γ

j

ij K L j ij K L jp p



















 ⋅









 .

 (27)

Рассмотрим оценки частных значений век-
тора состояния, определяющие структуру обра-
батываемого сигнала

Калюжный Н. М., Колесник В. И. Синтез алгоритма адаптивной обработки ансамбля сигналов в условиях априорной ...
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� � � �
�λ γ
γ

^ ^ ^

...
^ ^ ^ ^ , arg max supij K L ij K L j

T
T

j J ij K
r p

j

Υ( ) = =
∈{ } ∈1 Г

^̂ ^

^

,
L j

� �
ϑ γ









 .(28)

В предположении справедливости гипотезы 
Hij  введем ОМП непрерывной и дискретной 
компонент 

� � �
�γ ϑ γ
γ

^ ^

argsup ,^ ^j ij K L j
j

p=










∈Г
                  (29а)

� � � �
r r pij K L j J ij K L ji j K L
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...
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^ ^ ^^ ^ ^ ^arg max ,= =









∈{ }1

ϑ γ .      (29б)

Как следует из (29а), ОМП параметров 
структуры сигнала определяется в результате 
фильтрации последовательности наблюдаемых 

параметров 
�
ϑ
^

^ ^j K L . В соответствии с (29б), из J по-
лученных оценок параметров структуры сигнала, 
должна быть выбрана максимально правдопо-
добная. При этом правило оценивания (29а) яв-
ляется векторным с числом компонент, равным 
числу J распознаваемых структур сигнала. В ре-
зультате двухфункциональное правило оценива-
ния–распознавания сигналов принимает вид

� � � � �
R K L

T T
J
T

T

2 1 2ОР Υ ^ ^
^ ^ ^

, ,...,



 = γ γ γ ;            (30а)

R r j JP K L ji j K L2 1 2
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Υ ^ ^ ^^ ^ ^, max , ... .

^ ^





 = = =при для всехγ (30б)

Таким образом, на третьем этапе обнару-
жения–оценивания–распознавания  сигна-
лов с априорно неопределенными структурой 
и параметрами необходимо по фиксированной 

выборке 
�
ϑ
^

^ ^
K L  оценить параметры ожидаемых 

структур сигнала и принять путем сравнения 
максимально правдоподобную компоненту Hi j^  
сложной гипотезы Hij .

По аналогии введем в рассмотрение совмест-

ную ПВ p
i j K L j^ ^ ^ ^, ,

^ ^� � �
α γ ϑ









  и, применяя формулу ум-

ножения вероятностей, найдем 
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/ ,^ ^ ^

^ ^
p

i j K L j

� �
 – коэффициент, не зави-

сящий от 
�
α . Из условия нормировки
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С учетом (30) и (31) оценка вектора состоя-
ния принимает вид
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(32)

и позволяет провести обнаружение–оценива-
ние обрабатываемого сигнала по совместному 

распределению оценённых параметров 
� �
γ ϑ
^ ^

j и . 
Введем обозначение условной, в предположении 
справедливости гипотезы Hi j^ , ОМП собственно 
параметров сигнала и ОМП дискретной компо-
ненты (32) в виде

� � � �
�α ϑ γ α
α

^ ^ ^
arg sup , /^ ^ ^ ^=









p

i j K L j                   (33a)

� �

�
� � � �

r ri j K L i j K L

i i j K L j

^

,

^ ^

^ ^ ^
^ ^ ^ ^

^ ^ ^ ^arg max / , ,

= =

=
∈{ }1 0

Υ α γ ϑϑ α
^ ^

^ ^ ^ .








 ⋅







p
i j K L

�
  (33б)

На основании введенных ОМП (33) прихо-
дим к согласованному двухфункциональному ре-
шающему правилу обнаружения сигнала и оце-
нивания его параметров в указанных условиях 
априорной неопределённости

R p
j

ij K L j2И = =
� � � �

�α ϑ γ α
α

^ ^ ^ ^
argsup ( , / )

^

^ ^ ^           (34а)

R r r
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при= = ≥� �
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�^
^ ^ ^

^ ^ ^
^ ^ ^ ^ ^ ^ ^, ( / , , )

,

Υ α γ ϑ

вв противном случае









,
 (34б)

где �
�

2 1
1= / ( )^ ^ ^

^
p

j K L
α  – величина второго порога, 

определяемого из условия обеспечения заданной 
вероятности обнаружения и ложных тревог по 
критерию Неймана–Пирсона.

Отметим, что результаты первичного (20 б) и 
вторичного (34 б) обнаружения позволяют опре-
делить выражения для суммарного порога

�
� �

Σ = ⋅1 1 1/ ( ) ( )^ ^ ^ ^ ^ ^
^ ^

p dj K L j K Lα β .                    (35)

Как следует из формулы (35), величина по-

рога зависит от информативных 
�
α
^

 и неинформа-

тивных 
�
β
^

 параметров обрабатываемого сигнала. 
В то же время значения параметров структуры 

сигнала и наблюдаемых параметров 
� �
γ ϑ
^ ^

j и  на ве-
личину порога не влияют.

Соотношения (12) совместно с (11), (22) со-
вместно с (20) и (21), (30) совместно с (29), а также 
(34) определяют адаптивное многофункциональ-
ное решающее правило моноимпульсного со-
вместного обнаружения–оценивания–распоз-
навания сигналов с априорно неопределенными 
структурой и параметрами. Структурная схема 
приемно-анализирующего устройства, реализу-
ющего синтезированное многофункциональное 
решающее правило, приведена на рис. 1.

Входная реализация y(t) поступает на вход 
приемного устройства, пропускается через пре-
селектор ПР с полосой рабочих частот [f0 ± П/2] 
и подается на  устройство формирования доста-
точных статистик УФДС. В УФДС процесс y(t, П)  
в соответствии с обобщенной теоремой отсчетов 
[4] и априорной плотностью распределения не-

информативных параметров p
�
β( )  дискретизиру-
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ется на частотно-временные элементы, по кото-

рым формируются оценочные по 
�
β
^

kl  отношения 

(функции) правдоподобия. ОМП 
�
β
^

kl  находятся 
путем решения системы уравнений (12) с учетом 

(11). Полученные оценочные значения 
�
β
^

kl  и ис-
пользуемая аналитическая модель сигнала [4] 
после подстановки в ОП определяют структур-
ную схему УФДС.

Сформированные на каждом шаге дискрети-
зации ОП поступают на устройство первичного 
оценивания УПО и на первое пороговое устрой-
ство ПУ1. В УПО производится оценивание на-
блюдаемых параметров 

�
ϑkl , согласно (20а), а в 

ПУ1 сравниваются оценочные ОП (20б) с пер-
вым порогом (21).

При превышении порога принимается ре-
шение о обнаружении элементов сигнала и через 

перемножитель пропускаются их оценки 
�
ϑ
^

^ ^
k l .

В результате первичного обнаружения – 
оценивания происходит сужение области апри-
орной неопределенности, выражающейся в 
уменьшении размерности возможной выборки 

сигнала с N K L0 0 0= ⋅  до N K L N
^ ^ ^= ⋅ ≤ 0 . При этом 

преодолевается априорная неопределенность 
по частотно-временному положению сигнала в 
априорно заданной области ПЧТ.

ОМП на выходе приемного устройства яв-
ляются исходными данными для последующей 
обработки. Оценки наблюдаемых параметров 
�
ϑ
^

^ ^
k l  подаются на устройства фильтрации УФ1…

УФJ и на устройство вторичного оценивания 
УВО блока анализа. В свою очередь дискретные 
оценки 

�
rijk l

^ ^  поступают на устройство формиро-
вания результирующей достаточной статистики 
УФРДС того же блока.

В силу того, что каждая структура сигнала 
обладает своими, только ей присущими призна-

ками, число J блоков фильтрации определяется 
их априорно заданным количеством. Реально 
число возможных структур сигнала может состав-
лять несколько единиц при возможных значе-
ниях собственно параметров сигнала 

�
α j  сотни –  

тысячи. В УФ1…УФJ последовательности оце-

нок 
�
ϑ
^

^ ^
k l  фильтруются в соответствии с алгорит-

мом (29 а). При этом сглаживаются первичные 
ошибки измерения и повышается качество оце-

нивания параметров 
�
γ
^

j . В устройстве выбора 
максимума УВМ, в соответствии с (29б), из оце-

нок 
�
γ
^

j  выбирается максимально правдоподоб-
ная по j и, тем самым, распознается вид приня-
того сигнала.

С выхода УВМ оценки 
�
γ
^

^j  поступают на 
устройство вторичного оценивания УВО, на 
устройство формирования результирующей до-
статочной статистики УФРДС и на перемно-

житель. В УВО по ОМП 
�
ϑ
^

 и 
�
γ
^

^j  определяются 

собственно параметры сигнала 
�
α
^

 (34а). В соот-
ветствии с полученными значениями параметров 
�
γ
^

^j  и 
�
α
^

 в УРДФС по совокупности ОМП 
�
r j K L
^

^ ^ ^
1  

вычисляется конкретный вид результирующего 
ОП (33 б), которое сравнивается с адаптивным 
порогом во втором пороговом устройстве ПУ2. 
Для определения его переменной величины, в за-
висимости от параметров обрабатываемого сиг-
нала, используется устройство следящего порога 
УСП. После сравнения результирующего ОП  
с адаптивным порогом принимается решение 
о наличии или отсутствии сигнала. Этот реше-
ние выдается на выход и поступает на перемно-
житель. При принятии решения r j K L1^ ^ ^  на выход 
перемножителя пропускаются безусловные, как 
по параметрам, так и по гипотезе H j1^  оценки 

векторов 
� �
α γ
^ ^

^и j . 

Рис. 1. Структурная схема приемно-анализирующего устройства

Калюжный Н. М., Колесник В. И. Синтез алгоритма адаптивной обработки ансамбля сигналов в условиях априорной ...
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Таким образом, в результате выполнения 
описанных операций на основании одной реа-
лизации y(t, П) реализуется обнаружение–оце-
нивание–распознавание сигнала с априорно не-
определенными структурой и параметрами.

С увеличением априорных данных о парамет
рах наблюдаемого процесса y(t, П) может быть 
не только улучшено качество синтезированного 
многофункционального решающего правила, но 
и упрощена его структура. При этом улучшение 
качества составляющих правил может быть до-
стигнуто введением частных априорных данных 
о статистических свойствах распределений па-
раметров наблюдаемого процесса y(t, П), а упро-
щение многофункциональности – введением 
полных априорных данных о распределениях 
параметров. Этим вопросам и примерам реали-
зации синтезированного алгоритма посвящена 
заключительная часть настоящей статьи.

Заключение
На основе теории статистических решений 

синтезировано многофункциональное решаю-
щее правило обработки радиотехнических сиг-
налов в условиях априорной неопределенности 
их вида и параметров. Адаптивная сущность син-
тезированного правила состоит в том, что при 
изменении параметров сигнала и его структуры 
изменяются как параметры составляющих пра-
вил, так и параметры реализующего приемно-
анализирующего устройства. По мере извлече-
ния информации из наблюдаемой реализации и 
использования ограниченных априорных дан-
ных устройство подстраивается по наблюдаемым 
и измеряемым параметрам. При этом, при изме-
нении параметров сигнала в силу адаптивности 
порога стабилизируется вероятность ложных 
тревог. Согласованность принимаемых реше-
ний заключается в том, что, несмотря на непре-
рывное оценивание наблюдаемых и измеряемых 
параметров, в последующую обработку включать 
только те оценки, по которым принято соответ-
ствующее решение. Многофункциональность 
полученного решающего правила обусловлена 
существенной априорной неопределенностью.
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УДК 621.396.96
Синтез алгоритму адаптивної обробки ансамблю 

сигналів за умов апріорної невизначеності їх виду і пара-
метрів / М. М. Калюжний, В. І. Колісник // Приклад-
на радіоелектроніка: наук.-техн. журнал. — 2014.  — 
Том 13. —  № 1. — С. 35–42.

У статті формулюється та вирішується задача 
синтезу алгоритму адаптивної обробки в ході моно-
імпульсного виявлення–оцінювання–розпізнавання 
ансамблю радіотехнічних сигналів апріорно невизна-
ченого виду та параметрів. Наводиться опис структур-
но-функціональної схеми, яка реалізує синтезоване 
багатофункціональне вирішувальне правило. У за-
ключній частині розглядаються особливості практич-
ного застосування цього правила.

Ключові слова: алгоритм, адаптивна обробка, мо-
ноімпульсне розпізнавання, апріорна невизначеність 
сигналів.

Іл.: 1. Бібліогр.: 7найм.

UDC 621.396.96
Algorithm synthesis of adaptive processing of a constel-

lation of signals under a priori uncertainty of their kind and 
parameters / N.M. Kalyuzhniy, V.I. Kolesnik // Applied 
Radio Electronics: Sci. Journ. — 2014. — Vol. 13. — № 1. 
— P. 35–42.

The paper formulates and solves the problem of syn-
thesizing the algorithm of adaptive processing of a constel-
lation of a priori uncertain kind radio signals and param-
eters in monopulse detection – estimation – recognition. 
The description of the structural functional scheme realiz-
ing the synthesized multipurpose decision rule is given. Pe-
culiarities of practical application of the rule are considered 
the final part.

Keywords: algorithm, adaptіvе processing, monopulse 
recognition, a priori uncertainty of signals.
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УДК 621.391

ПРЕДВАРИТЕЛЬНАЯ ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ С ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ 
МЕТОДА SSA В ЗАДАЧАХ СПЕКТРАЛЬНОГО АНАЛИЗА 

В. И. ВАСИЛИШИН

В статье рассматривается предварительная обработка наблюдаемых на фоне шума сигналов при их 
спектральном анализе собственноструктурными методами с использованием метода SSA и пред-
лагаемой модификации этого метода. Представлены результаты имитационного моделирования, 
подтверждающие повышение эффективности спектрального анализа сигналов при использовании 
метода SSA и его модификации. 

Ключевые слова: уменьшение шума в наблюдении, собственные значения, собственные векторы, 
сингулярные значения, сингулярные векторы, малая выборка, метод SSA. 

ВВЕДЕНИЕ

Реализация целого ряда современных ме-
тодов обработки сигналов, изображений, спек-
трального (пространственного) анализа сигналов 
с повышенным «разрешением» требует вычисле-
ния собственных значений (СЗ) и собственных 
векторов (СВ) ковариационной матрицы (КМ) 
наблюдения [1–7]. Задача поиска СЗ и СВ КМ 
наблюдений возникает в разложении Карунена–
Лоэва, анализе главных компонент (principal 
component analysis – PCA), анализе независимых 
компонент (independent component analysis – 
ICA), нелинейном анализе главных компонент, 
факторном анализе, предложенных в статистике 
и получивших широкое распространение в циф-
ровой обработке сигналов, при обработке сиг-
налов в адаптивных антенных решетках (ААР) и 
т. д. [1–16].

В технической литературе методы, использу-
ющие СЗ и СВ выборочных КМ, называют соб-
ственноструктурными (СС) или основанными 
на подпространствах СВ (subspace-based) [1]. 
Использование последнего термина обуслов-
лено разбиением СЗ и СВ на соответствующие 
подпространству сигналов (ППС) и подпро-
странству шума (ППШ). При этом возможна 
реализация СС методов с использованием ППС 
или ППШ. К СС методам относятся метод 
Писаренко, MUSIC, Root–MUSIC, Min-Norm и 
другие [1–7]. Следует отметить, что эти методы 
могут быть реализованы с использованием раз-
ложения по сингулярным значениям (СИЗ) и 
векторам (СИВ) матрицы данных (SVD–singular 
value decomposition) [1–7, 17–20]. 

Спектральный (пространственный) ана-
лиз  сигналов включает решение задач опреде-
ления числа гармонических компонент сигнала 
(числа источников излучения) и оценивания их 
параметров [1–7].

Особенность спектрального анализа состоит 
в обработке выборки временного ряда (а не со-
вокупности снимков данных, доступной при об-
работке в антенных решетках (АР)). Эта выборка 
разбивается на перекрывающиеся сегменты (под-
выборки) с помощью скользящего окна. Таким 
образом, формируют некий эквивалент снимков 

данных, получаемых при обработке в АР. Разница 
состоит в наличии взаимной зависимости сег-
ментов, что обусловлено их перекрытием [1, 2]. 

В реальных условиях априорной неопреде-
ленности относительно параметров выходных 
сигналов АР (выборки временного ряда при спек-
тральном анализе) в методах сверхразрешения 
используют оценки параметров плотностей рас-
пределений сигналов, которые формируются по 
обучающим выборкам конечного объема [7, 21]. 
В ряде случаев (движущейся цели, мерцающих 
помех и др.) имеет место малая выборка, которая 
при использовании максимально правдоподобной 
оценки КМ характеризуется условием K m< , где 
K  – число снимков (snapshots), m  число антен-
ных элементов. Для регуляризованной оценки КМ 
это условие принимает вид K V< , где V  – число 
источников излучения (гармонических компо-
нент сигнала). Малый объем выборки обусловли-
вает вырожденность выборочной КМ [14, 22–24]. 

В условиях малой выборки и низких значе-
ний отношения сигнал–шум (ОСШ) имеют ме-
сто аномальные ошибки (outliers) и пороговый 
эффект (резкое ухудшения точности оценивания 
при значениях ОСШ, меньших некоторого поро-
гового значения) [5, 15].

В технической литературе выделяют вы-
бросы в наблюдении [25] и при оценивании па-
раметров сигналов (аномальные ошибки оцени-
вания). Аномальные ошибки возможны и при 
многошкальных измерениях, когда имеет место 
неправильное раскрытие неоднозначности [26].

Повышение эффективности адаптивной 
пространственной фильтрации с помощью ААР 
в условиях малой выборки возможно за счет ре-
гуляризации (например, диагонального взвеши-
вания) выборочной КМ. Повышение эффектив-
ности спектрального анализа СС методами при 
низких значениях ОСШ и малой выборке воз-
можно за счет использования дополнительной ин-
формации о структуре КМ (персимметрии и т. д.),  
оценивания КМ по принципу ожидаемого прав-
доподобия «expected likelihood», стратегии со-
вместного оценивания (ССО) и некоторых дру-
гих подходов [22–24, 27–28]. ССО направлений 
прихода (НП) нескольких сигналов (комбиниро-



44 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

ванной пеленгации) [27, 28] подразумевает одно-
временное использование нескольких методов 
оценивания, отличающихся своими характери-
стиками (формирование «банка» методов). Банк 
методов позволяет получить совокупность пред-
варительных оценок НП сигналов. На основании 
этих оценок в соответствии с некоторым прави-
лом получают результирующие (окончательные) 
оценки НП сигналов.

В последнее время предпринимаются по-
пытки ослабления влияния малого числа вы-
борок и низких ОСШ за счет использования 
неклассических компьютерно-ориентирован-
ных подходов в статистике [29–30]. Эти работы 
основываются на новом классе технологий, 
объединенных общим термином «численный 
ресамплинг» (resampling) или «повторное ис-
пользование выборки». Наиболее известные ме-
тоды этой технологии – метод «складного ножа» 
(jackknife), бутстреп (bootstrap), перестановка 
(permutation). Эти подходы позволяют форми-
ровать «псевдовыборки» в случае, когда нет воз-
можности повторно получить истинные наблю-
дения (увеличить объем выборки).

В [27] представлена псевдослучайная стра-
тегия совместного оценивания НП (PR–JES), в 
которой используется рандомизация СВ ППШ 
выборочной КМ. Особенности ССО с исполь-
зованием несобственноструктурных методов на 
основе адаптивных решетчатых фильтров пока-
заны в [31].

Известен также вариант рандомизации вы-
борки, в котором к исходным данным добавляют 
псевдослучайный шум [32–34], дисперсия ко-
торого изменяется в соответствии с изменением 
дисперсии шума измерения. 

Особенность некоторых вариантов ССО, 
рандомизации данных с использованием псевдо-
шума состоит в том, что окончательные оценки 
НП сигналов получают цензурированием предва-
рительных оценок НП. Это позволяет уменьшить 
влияние аномальных ошибок, содержащихся в 
предварительных оценках, на окончательные 
оценки НП. Для этого требуется дополнительная 
априорная информация о возможном интервале 
их значений. Известны и другие подходы по по-
лучению окончательных оценок НП сигналов. 
В [34] предварительные оценки НП подставля-
ются в функцию метода максимального правдо-
подобия и осуществляется отбор тех оценок, для 
которых значения этой функции максимальны. 
Возможны идентификация аномальных оценок 
НП сигналов и их «лечение» [23, 35] с использо-
ванием теста сферичности (sphericity test).

Развитие методов «численного ресамплинга» 
было продолжено в [36] для обнаружения нели-
нейности во временных рядах. Этот подход на-
зывают технологией получения суррогатных 
данных (surrogate data) [36–39]. 

В работах [40–44] показано, что недостатком 
применения технологии суррогатных данных без 

адаптации алгоритма рандомизации фаз Фурье-
спектра наблюдения к ОСШ является малая за-
висимость точности оценивания частот гармо-
нических компонент сигнала после порогового 
ОСШ (насыщение (saturation) среднеквадра-
тической ошибки оценивания частот СС мето-
дами). Адаптация алгоритма рандомизации фаз 
Фурье-спектра наблюдения к ОСШ, которая ис-
пользовалась в работах [40, 42–44], требует зна-
ния (или оценивания) значения ОСШ.

Следует отметить, что технология суррогат-
ных данных – один из подходов, направленных 
на снижение уровня аддитивного шума в на-
блюдении [44]. Также ее можно отнести к пред-
варительной (перед применением СС и других 
методов) обработке сигналов при их спектраль-
ном (пространственном) анализе. Наиболее из-
вестные примеры предварительной обработки 
сигналов – пространственное сглаживание КМ 
наблюдения, формирование многолучевой диа-
граммы направленности и т.д.

Уменьшение шума наблюдения возможно 
на уровне данных, на уровне КМ данных, на 
уровне СЗ и СВ КМ [45, 46]. Известны следую-
щие подходы по снижению шума наблюдения: 
1) вычитание наименьшего шумового СЗ из диа-
гональных элементов выборочной КМ (в методе 
Писаренко); 2) основанная на теореме Эккарта–
Янга–Мирского [1, 4, 47] аппроксимация КМ 
наблюдения ковариационной матрицей более 
низкого ранга, равного числу сигнальных компо-
нент; 3) метод обобщенных наименьших квадра-
тов (total least squares – TLS) и структурирован-
ных наименьших квадратов (structured total least 
squares – STLS); 4) использование вейвелетов  
[6, 7, 45–51] и др.

При аппроксимации КМ наблюдения ма-
трицей более низкого ранга, применении ме-
тодов TLS и STLS, используют СЗ и СВ (СИЗ и 
СИВ) ППС. Сохранение лишь СВ (СИВ) ППС 
и соответствующих им СЗ (СИЗ) при аппрокси-
мации КМ наблюдения (матрицы данных) эф-
фективно способствует увеличению ОСШ, по-
скольку устраняет вклад компонент ППШ. 

Отбор СИЗ и СИВ ППС и понижение ранга 
матрицы данных осуществляется также в методе 
анализа сингулярного спектра (singular spectral 
analysis- SSA), в отечественной литературе извест-
ного как метод «Гусеница» (caterpillar) [52], в рабо-
тах Кумаресана и Тафтса [1, 47] и др. [48–49, 53]. 

Цель данной работы – повышение эффектив-
ности спектрального анализа СС методами (ме-
тодами, основанными на подпространствах СВ)  
с использованием метода SSA и предлагаемой 
модификации этого метода в условиях малой вы-
борки. 

МОДЕЛИ И ДОПУЩЕНИЯ

Предположим, что сигнал – совокупность V 
гармонических компонент x n nv v v v( ) sin( )= +α ω ϕ ,  
где αv  – амплитуда, ω πv vf= 2  – частота,  

ФОРМИРОВАНИЕ И ОБРАБОТКА СИГНАЛОВ
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а jv  – фаза v -й гармонической компоненты. 
Модель наблюдения, характерная для приложе-
ний спектрального анализа,  имеет вид [54]

y n x n e n s n e nv
v

V

( ) ( ) ( ) ( ) ( )= + = +
=
∑

1

, n N= −0 1, ,… , (1)

где x nv
v

V

( )
=
∑

1

 – сигнал, e n( )  – аддитивный белый 

гауссов шум, n  – дискретные моменты времени.
Будем полагать, что jv  – случайные незави-

симые величины, равномерно распределенные 
на интервале [0, 2p), а ω πv ∈[ , )0 . Шум измере-
ний e n( )  имеет нулевое математическое ожида-

ние и дисперсию σ2 . По наблюдению y n
n

N
( ){ } =

−

0

1
 

необходимо дать оценки значениям частот 
ωv v V, , ,=1�  используя методы спектрального 
анализа. 

С учетом сделанных предположений о сиг-
нале и шуме, математическое ожидание наблю-
дения равно нулю [2, 3]. Поэтому ковариацион-
ная и корреляционная матрицы наблюдения в 
рассматриваемом случае эквивалентны.

Входную выборку размером N  удобно пред-
ставить в виде K N m= − +1  подвыборок разме-
ром m V> 2  [40-44, 54] 

	 y( ) ( ) ( )n y n y n m
T= + −[ ]… 1 , n K=1, ,… .	 (2)

Тогда модель (1) можно представить в виде 
[54]
	 y Bx e g e( ) ( ) ( ) ( ) ( )n n n n n= + = + ,	 (3)

где x( )n  – 2 1V ×  вектор вида

	 x( )

sin( )

cos( )

sin( )

cos( )

n

n

n

n

n
V V V

V V V

=

+
+

+
+

α ω ϕ
α ω ϕ

α ω ϕ
α ω ϕ

1 1 1

1 1 1

�























,	 (4)

B A A= [ ( ) ( )]ω ω1 … V  – m V× 2  матрица, в которой 

матрицы A a a( ) [ ( ) ( )]ω ω ωv c v s v=  состоят из двух 

векторов – ac v v v
Tm( ) [ cos( ) cos(( ) )]ω ω ω= −1 1…   

и as v v v
Tm( ) [ sin( ) sin(( ) )]ω ω ω= −0 1… , а вектор 

шума e( ) ( ) ( )n e n e n m
T= + −[ ]… 1 , g Bx( ) ( )n n= .

С учетом представления (3), КМ y( )n  имеет 
вид

	 R y y BSB I= = +E n nT T[ ( ) ( )] σ2 ,	 (5)

где E  – символ математического ожидания, ()t  
означает транспонирование, S  – КМ сигналов 
ранга 2V  [1,2]. 

Оценка КМ размером m m×  имеет следую-
щий вид:

	 R y y YY^ ( ) ( )= =
=
∑1 1

1K
n n

Kn

K
T T ,	 (6)

где Y y y= [ ( ), , ( )]1 … K – m K×  матрица данных 
(выборка объема K N m= − +1 ).

Отметим, что матрица данных может быть 
теплицевой, ганкелевой [1, 44, 55, 56], соответ-
ствовать так называемому ковариационному 
методу (название не соответствует статисти-
ческому определению этого термина [1, 55]). 
Представление матрицы данных в виде ганке-
левой (теплицевой) матрицы, строками которой 
являются перекрывающиеся сегменты выборки 
временного ряда, соответствует развертке вы-
борки одномерного временного ряда в выборку 
многомерного ряда [36]. Преимущества исполь-
зования теплицевой (ганкелевой) матрицы дан-
ных отмечены в работах [46–49]. 

Для матрицы R^  справедливо следующее 
разложение по СВ и СЗ [1, 2, 40–44]:

	 R u u U U
0

0

U

U

^ ^ ^ ^ ^ ^
^

^

^

^

[ ]= =






















=

∑γq q q
T

q

m
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s

n

s
T

n
T1

ΛΛ

ΛΛ









,	 (7)

где γ γ γ^ ^ ^
^1 2> > >…

V
– СЗ ППС, γ σ γ σ^ ^ ^ ^^ , ,V K+ ≈ ≈1

2 2…  
и γ γ γ^ ^ ^

K K m+ +≈ ≈ ≈1 2 0…  – СЗ подпространства 
шума (ППШ), U u u^ ^ ^[ ]^s V= 1� – m V×

^
 матрица 

СВ ППС, U^ n – m m V× −( )
^

 матрица СВ ППШ,  

ΛΛ^ s – диагональная матрица, которая содержит V
^

 
сигнальных (наибольших) СЗ, а ΛΛ^ n – диагональ-

ная матрица, которая содержит m V-
^

 СЗ ППШ,  

а V
^

 – оценка числа гармонических компонент. 
Оценка числа гармонических колебаний 

может быть получена одним из известных методов 
– Акаике (AIC), Шварца–Риссанена (MDL) и др. 
[1, 44, 57]. Отметим, что, ввиду использования 

вещественной модели V V
^

= 2  [1, 54].
Для моделирования предлагаемого подхода 

используем метод Root-MUSIC [1,28, 34, 40–44]:

	 P z z zrm
T

n n
T

( ) ( ) ( )^ ^= −a U U a1 ,	 (8)

где a( ) [ , , , ]z z zm T= −1 1… , z = exp(i )ω . Оценки ча-

стот получают по фазам V
^

/ 2  корней полинома 
(8) с наибольшими модулями ( z v Vv , , /

^
=1 2… ). 

СПЕКТРАЛЬНЫЙ АНАЛИЗ  
С ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ МЕТОДА SSA

Известно, что при достаточно больших зна-
чениях ОСШ (или отсутствии шума наблюдения) 
ранг КМ наблюдения равен числу источников 
сигнала. Наличие шума наблюдения обуслов-
ливает полный ранг КМ. При низких ОСШ же-
лательно вернуться к идеализированному слу-
чаю отсутствия шума. На основании теоремы 
Эккарта–Янга можно найти оценку КМ сигнала 
более низкого ранга [1]. Эта теорема была при-
менена к матрице данных в [47].

В соответствии с теоремой Эккарта–Янга 
осуществляется усечение разложения КМ по 
СЗ и СВ (матрицы данных по СИЗ и СИВ). 
Использование СВ ППС основано на том, что из 
теории матриц известно, что главные СВ, соот-
ветствующие большим сильно разнесенным СЗ, 
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относительно малочувствительны к возмуще-
ниям матричных элементов.

Покажем особенность процесса усече-
ния разложения по СЗ и СВ (СИЗ и СИВ). 
Представим  (7) в виде

	 R u u u u u u^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^= = + +
=
∑γ γ γq q q

T

q

m T

m m m
T

1
1 1 1 � .	 (9)

Это представление показывает возможность 
выполнения как разложения КМ по СЗ и СВ, так 
и восстановления (реконструкции) КМ на осно-
вании СЗ и СВ [43,46-49]. 

По аналогии можно представить разложение 
по СИЗ и СИВ (SVD) матрицы данных Y  [43, 
46–49]

Y u v u v u v= = + +
=
∑µ µ µ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^ ^

q q q
T

q

m
T

m m m
T

y

y y y
1

1 1 1 � ,  (10)

где m m Ky ≤ { }min ,  – ранг матрицы Y , mq  – СИЗ, 
u^ q  – левые СИВ, а v^ q  – правые СИВ матрицы 
данных Y .

Отметим, что разложение по СИЗ и СИВ 
(SVD) лежит в основе ряда методов обработки 
сигналов, изображений, регуляризации матриц и 
т.д. [18, 58].

Аппроксимация матрицы данных (КМ) ма-

трицей Y u vаппр =
=
∑µ̂ ^

^

q q q
T

q

V

1

 (R u u^ ^ ^ ^

^

аппр =
=
∑γq q q

T

q

V

1

) бо-

лее низкого ранга (равного числу гармоничес
ких компонент сигнала), т.е. с использованием 
только сигнальных СЗ и СВ (СИЗ и СИВ), по-
зволяет уменьшить шум наблюдения в матрице 
данных (КМ) [45–49]. Такую аппроксимацию 
матрицы данных называют усеченным разложе-
нием по СИЗ и СИВ (truncated SVD).

В технической литературе по адаптивной 
фильтрации и адаптивным антенным решеткам с 
СВ ППС связывают такие понятия как собствен-
ный фильтр (eigenfilter), собственный лепесток 
(собственная диаграмма направленности) [6, 16]. 
Например, элементы какого-либо СВ ППС рас-
сматривают как коэффициенты импульсной ха-
рактеристикой (ИХ) фильтра с конечной ИХ, 
называемого собственным фильтром (eigenfilter) 
[6, 16, 58]. 

Аппроксимация КМ наблюдения матрицей 
более низкого ранга используется в некоторых 
СС методах (методах, основанных на подпро-
странствах СВ) – в исходном методе ESPRIT, 
методе матричного пучка (matrix pencil) и др.  
В методе Pro-ESPRIT осуществляется фильтра-
ция шума на уровне КМ и при разложении КМ 
по СЗ и СВ.

В [52] восстановленную до размера N ×1  вы-
борку временного ряда («восстановленную» из 

m K×  матрицы Y u vаппр =
=
∑µ̂ ^

^

q q q
T

q

V

1

) получают пу-

тем усреднения элементов Yаппр , находящихся 

на ее кроссдиагоналях (диагоналях, параллель-
ных побочной диагонали). 

Таким образом, реализация метода анализа 
сингулярного спектра (singular spectra analysis -SSA) 
предполагает выполнение таких операций [52]: 
1) формирование ганкелевой матрицы данных; 
2) поиск СИВ и СИЗ этой матрицы (или СЗ и СВ 

ее КМ); 3) отбор V
^

 наибольших СИЗ и соответ-
ствующих им СИВ и формирование отфильтро-
ванной от шума наблюдения матрицы данных 

Y u vаппр =
=
∑µ^ ^

^

q q q
T

q

V

1

; 4) получение отфильтрованной 

выборки временного ряда yфильтр( )n  [59] путем 
усреднения элементов матрицы Yаппр  (ганкелиза-
ции), находящихся на ее кроссдиагоналях. 

В работах [47–49], в отличие от метода SSA, 
используют теплицеву структуру матрицы дан-

ных и усреднение элементов Y u vаппр =
=
∑µ^ ^

^

q q q
T

q

V

1

,  

находящихся на диагоналях, параллельных ее ос-
новной диагонали.

Отметим, что усреднение элементов КМ 
общего вида, находящихся на диагоналях, парал-
лельных основной диагонали, позволяет выпол-
нить теплицизацию оценки КМ [60,61]. Однако 
использование такой оценки приводит к посто-
янству среднеквадратической ошибки оценива-
ния частот гармонических компонент сигнала 
(угловых координат источников шумового излу-
чения) СС методами при средних и больших зна-
чениях отношения сигнал–шум [44].

Помимо связи метода SSA и работ [47, 49] 
следует отметить и его связь с подходом, пред-
ложенным Кэдзоу. В его работе [48] указана воз-
можность итерационного применения шагов 
усечения и ганкелизации.

Рассмотрим возможность усовершенство-
вания рассмотренного подхода по уменьшению 
шума наблюдения. Известно, что матрица СЗ 
ППС имеет вид ΛΛs V Vdiag= + +( , , )γ ξ γ ξ1 1 2 2… , где 

ξ ξ1 2, ,… V  – шумовые СЗ, равные дисперсии шума 
измерения. По аналогии с [46] можно очистить 
матрицу СЗ (СИЗ) от шума вычитанием с ее диа-
гональных элементов дисперсии шума наблюде-
ния σ2  ( σ ). 

Обычная оценка дисперсии шума наблюде-

ния, определяемая как σ^
^ ^

( / ( ))trace( )
2

1= −m V nΛΛ )  
[32-34, 40, 44], не учитывает компоненты 
шума, которые аддитивно добавляются к СЗ 
ППС. Таким образом, приближение оценки 
дисперсии шума наблюдения выражением 

σ^
^ ^( / ( ))trace( )прибл

2
1= −m V nΛΛ  приводит к за-

ниженному ее значению. Представляет ин-
терес использовать результаты работ [62,  63] 
для получения улучшенной оценки дис-
персии шума. Предлагаемая оценка дис-

персии шума равна σ σ^ ^ ^
/ ( / )

2

1

2
1= −V K , где 

σ σ γ σ γ σ^ ^ ^ ^( ) ( ) / ( )

^

1

2 2

1

2 2
1= + −

=
∑прибл прибл прибл/K q
q

V

q .
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Таким образом, предлагаемая модификация 
метода SSA может быть описана следующей по-
следовательностью шагов: 1) определение числа 
гармонических компонент сигнала; 2) формиро-
вание ганкелевой (теплицевой) матрицы данных; 
3) поиск СИВ и СИЗ этой матрицы (или СЗ и СВ 
соответствующей ей КМ); 4) оценка дисперсии 

шума σ^
2

; 5) отбор V
^

 наибольших СИЗ и соот-
ветствующих им СИВ (наибольших СЗ и соот-
ветствующих им СВ) и формирование отфиль-
трованной от шума наблюдения матрицы данных 

Y u vфильтр = −
=
∑( )^ ^ ^

^

µ σq q q
T

q

V

1

; 6) формирование вы-

борки yфильтр( )n  путем усреднения элементов 
матрицы Yфильтр , находящихся на диагоналях, 
параллельных основной (побочной) диагонали; 
7) поиск СИЗ и СИВ матрицы данных, сформи-
рованной из yфильтр( )n  (СЗ и СВ КМ yфильтр( )n ).

После шага 6 возможно применение любого 
из методов, основанных на использовании под-
пространств. Шаги 1-6 могут быть рассмотрены 
как коррекция обработки сигналов.

Кроме того, возможен повтор шагов 2-6 – в 
качестве входных данных для шага 2 следует ис-
пользовать выборку данных yфильтр( )n .

Моделирование осуществлялось для N = 64 ,  
N s =100 , m = 54 , K N m= − + =1 11 , L =1000 .  
Рассматривались два набора частот двухком-
понентного сигнала. При формировании КМ 
yфильтр( )n  эта выборка разбивались на сегменты 
аналогично разбиению выборки исходного вре-
менного ряда. Предполагалось, что число гармо-
нических компонент сигнала равно V

^
= 4  (оно 

может быть определено одним из известных ме-
тодов [1, 2, 6, 56]).

В первом случае предполагалось наличие 
двух равномощных гармонических компонент 
наблюдаемого сигнала с частотами: f1 0 2= .   Гц 
и f2 0 215= .  Гц. Для рассматриваемых усло-
вий моделирования предел разрешения по 
Рэлею равен ( / ) .1 0 0156N = . Таким образом, 
∆f N= <0 015 1. ( / ) . ОСШ определялось как 

10 10
2

1

2log ( / )α σv
v

V

=
∑ , где σ2  – дисперсия шума. 

На рис. 1 показаны зависимости среднеквад
ратической ошибки (СКО) оценивания частот 
от значений ОСШ (SNR), полученные методом 
Root-MUSIC для: исходных данных наблюдения 
и их предварительной обработки – фильтрации 
сигнальных компонент в наблюдении методом 
SSA (формировании КМ по yфильтр( )n ) и филь-
трации улучшенным методом SSA (Root-MUSIC 
with improved SSA).

Анализ зависимостей, приведенных на 
рис. 1, показывает, что во всем рассматриваемом 
диапазоне ОСШ оба варианта предварительной 
обработки сигнала позволяют повысить эффек-
тивность оценивания частот. Предложенная мо-
дификация метода SSA позволяет повысить точ-
ность оценивания при низких ОСШ (рис. 1).

Рис. 1. Зависимости СКО оценивания частот  
гармонических компонент сигнала от ОСШ

Для пары частот f1 20 64= /  Гц и f2 21 64= /  Гц, 
кратных величине 1 / N  [1, 41, 44], результаты 
расчета СКО приведены на рис. 2. 

Рис. 2. Зависимости СКО оценивания частот  
гармонических компонент сигнала от ОСШ

Легко заметить, что в этом случае свойства 
и качественный характер СКО и сохраняются. 

Анализ приведенных результатов и резуль-
татов [39–44] позволяет предположить, что до-
полнительного повышения эффективности 
спектрального анализа можно достичь путем со-
вместного использования технологии суррогат-
ных данных и метода SSA.

ВЫВОДЫ

Использование сингулярного усечения 
(truncated SVD) матрицы данных, обладающей 
структурными свойствами, с последующим ус-
реднением элементов, находящихся на диагона-
лях усеченной матрицы, параллельных ее основ-
ной (побочной) диагонали, позволяет повысить 
эффективность спектрального анализа СС мето-
дами (методами, основанными на подпростран-
ствах СВ), в условиях малой выборки. В работе 
предложена модификация метода SSA, исполь-
зующая улучшенную оценку дисперсии шума на-
блюдения. Применение этой модификации по-
зволяет повысить эффективность спектрального 
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анализа методом Root-MUSIC в области низких 
значений ОСШ. 

Метод SSA и его модификация могут быть 
использованы при решении задачи оценива-
ния НП источников шумового излучения (при 
обработке в АР), повышения точности предва-
рительных оценок НП при многошкальных из-
мерениях, снижения шума изображений, для 
формирования суррогатных данных [41, 42-44]. 
Формирование и использование суррогатных 
данных позволит дополнительно повысить эф-
фективность спектрального анализа методом 
Root-MUSIC в области низких значений ОСШ. 
Также дополнительного исследования в рамках 
рассмотренного подхода уменьшения шума на-
блюдения требует так называемый эффект пере-
качки подпространств (subspace swap). 
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МАТЕМАТИЧЕСКОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ ПЕРЕСТРОЙКИ  
ЧАСТОТЫ В  МАГНЕТРОНЕ С ДВУМЯ ВЫВОДАМИ ЭНЕРГИИ  
(МЕТОД ЭКВИВАЛЕНТНЫХ СХЕМ)

Г. И. Чурюмов, А. И. Экезли, К. М. Басрави, Е. Б. Исаева

В настоящей статье получил дальнейшее развитие метод эквивалентных схем применительно к ис-
следованию магнетронного генератора 3-сантиметрового диапазона с двумя выводами энергии. 
Представлены теоретические и экспериментальные результаты перестройки частоты в магнетроне 
в зависимости от изменения реактивной составляющей нагрузки во втором выводе энергии. По-
казано экспериментально, что диапазон перестройки частоты составил 250 МГц в линейной части 
частотной характеристики. Теоретически рассчитанная характеристика перестройки частоты маг-
нетрона хорошо согласуется с результатами экспериментов. Показана возможность расширения 
диапазона перестройки частоты до 800 МГц.

Ключевые слова: магнетрон, электродинамическая система,  метод эквивалентных схем, математи-
ческая модель, вывод энергии.

Введение

В качестве метода математического модели-
рования сложных нелинейных процессов элек-
тронно-волнового взаимодействия в вакуумных 
приборах СВЧ (генераторах и усилителях) ши-
рокое применение получил метод крупных ча-
стиц (Particle-in-Cell (PIC) Method). С помощью 
данного метода реализуются наиболее точные и 
адекватные математические модели задач вза-
имодействия частиц с электромагнитным вза-
имодействием. Существуют разные подходы к 
созданию подобных моделей, отличающиеся 
вводимыми начальными приближениями для 
адекватного описания электронного потока (на-
пример, одномерное (для приборов типа О) или 
двухмерное (для магнетронных приборов) при-
ближения). Наиболее общим подходом к реше-
нию задачи взаимодействия электронного потока 
с электромагнитным полем является численное 
решение трехмерных уравнений Максвелла для 
электромагнитного поля и уравнения движе-
ния электронного потока при соответствующих 
граничных и начальных условиях. Созданы и 
используются различные пакеты прикладных 
программ (например, MAGIC, CST и др.), ко-
торые реализуют указанный подход в удобной 
для пользователей форме представления физи-
ческих результатов, включая пространственно-
временные распределения объемной плотности 
заряда, направление и распределение силовых 
линий электромагнитного поля, расчет и опреде-
ление основных параметров приборов (частоты 
генерации, выходной мощности, анодного тока, 
амплитудно-частотной характеристики и т.п.). 
С другой стороны, следует отметить недостатки, 
присущие численному подходу к решению за-
дачи нелинейного взаимодействия электромаг-
нитного поля с потоком заряженных частиц. В 
первую очередь, это касается погрешности вы-

числений (или «вычислительного шума» [1]), а 
также, в ряде случаев, сложностей, связанных с 
пониманием полученных результатов численных 
расчетов и объяснением физики изучаемых про-
цессов. Наличие данных сложностей в значитель-
ной степени объясняется невозможностью в рам-
ках используемых сеточных методов осуществить 
«разделение» электрической составляющей элек-
тромагнитного поля и электронного тока на по-
тенциальные и вихревые составляющие, а также 
оценить отдельное их влияние (например, поля 
пространственного заряда (ПЗ) или неоднород-
ностей электростатического и магнитостатичес
кого полей) на динамику электронного потока и 
его фазовую группировку. Реализация же такой 
возможности в условиях самосогласованного 
решения задачи позволит выделить и исследо-
вать различные факторы, влияющие на меха-
низм нелинейного взаимодействия. Необходимо 
отметить, что такая постановка задачи требует 
проведения предварительного определения па-
раметров и характеристик электродинамической 
системы прибора для последующего их использо-
вания при самосогласованном решении системы 
нелинейных уравнений возбуждения электромаг-
нитного поля, представленного в виде отдельного 
рабочего вида колебания (например, π-вида) или 
синхронной пространственной гармоники, урав-
нения Пуассона для расчета поля ПЗ и уравнения 
движения электронного потока [2]. 

Тем не менее, следует сказать, что примене-
ние вышеуказанных подходов и строгих самосо-
гласованных математических моделей является 
важным этапом процесса проектирования совре-
менных вакуумных СВЧ приборов, особенно, на 
конечном этапе расчетов, который предшествует 
этапу макетирования прибора и связанный с те-
оретическим определением комплекса его рабо-
чих характеристик и параметров. 

электронная техника и приборы
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Следует отметить, что по сравнению с при-
менением методов теории электромагнитного 
поля для моделирования физических процессов 
в приборах СВЧ значительно более простыми и 
наглядными являются методы теории цепей и, 
в частности, хорошо известный и зарекомендо-
вавший себя метод эквивалентных схем (МЭС). 
Математические модели приборов, созданные 
на его основе, позволяют проводить расчеты 
конструктивных параметров приборов, а также в 
рамках выбранных приближений исследовать их 
энергетические, частотные и шумовые характе-
ристики [3]. 

В настоящей статье детально рассматрива-
ется создание математической модели магне-
трона 3-см диапазона с двумя выводами энергии 
для решения задачи перестройки частоты мето-
дом эквивалентных схем, а также проводятся ис-
следования влияния параметров электродинами-
ческой системы на величину такой перестройки. 

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ
Общий вид магнетрона с двумя выводами 

энергии схематично представлен на рис. 1. Как 
видно, данная конструкция магнетрона имеет 
два вывода энергии, один из которых является 
активным (3) и согласован с активной нагрузкой 
магнетрона, а ко второму, определяемому как ре-
активный вывод (4), подключается реактивная 
нагрузка. Каждый вывод энергии имеет разную 
степень связи с резонаторной системой (РС) маг-
нетрона и выполняет различные функциональ-
ные задачи. Через активный вывод энергии осу-
ществляется вывод полезного сигнала в нагрузку. 
Изменение нагрузки реактивного вывода энер-
гии влияет на величину полного комплексного 
сопротивления анодного блока и, как следствие, 
вызывает изменение его резонансной частоты. 

4

1

2
3

5

Рис. 1. Схематическое изображение магнетрона  
с двумя выводами: 1 – катод; 2 – анодный блок;  

3 – активный вывод энергии; 4 – реактивный  
вывод энергии; 5 – катодные ножки

Анодный блок магнетрона представляет со-
бой разнорезонаторную электродинамическую 
систему типа «щель – отверстие» с общим коли-

чеством резонаторов, равным N = 20. Основные 
геометрические размеры пространства взаимо-
действия РС магнетрона были равны: радиус ка-
тода rc = 0,000975 м; радиус анода ra = 0,00155 м 
и высота РС h = 0,0041 м. В магнетроне исполь-
зуется оксидный катод с реальной достижимой 
плотностью тока, определяемой по следующей 
эмпириечской формуле [3]:

Jэм ≈ 3 · 10-3 · f, А/см2 ,

где f = w/2p – рабочая частота магнетрона в ме-
гагерцах.

Для исследований выбирался электрический 
режим работы магнетрона, соответствующий 
анодному напряжению Ua  = 590 В и магнитному 
полю B0 = 0,25 Тл. 

2. РАСЧЕТ «ХОЛОДНОЙ»  
РЕЗОНАТОРНОЙ  СИСТЕМЫ

На рис. 2 схематично представлены «холод-
ный» анодный блок магнетрона, представляю-
щий собой разнорезонаторную электродинами-
ческую систему типа «щель – отверстие» (а) и ее 
эквивалентная схема при условии возбуждения  
π-вида колебания в пространстве взаимодей-
ствия анодного блока (б). 

Изменение реактивной составляющей 
нагрузки Zн

р  =  jXн
p (в плоскости 22`) приво-

дит к изменению реактивной составляющей 
входного комплексного сопротивления от-
носительно активного вывода (плоскость 11’) 
Zвх

11’  =  Rвх
11’+jXвх

11’. В этом случае резонансная 
частота «холодной» РС магнетрона определяется 
из условия, что 

	 Xвх
11’(w)=0.	 (1)

Как видно, изменение реактивной нагрузки 
Xн

p приводит к изменению реактивной состав-
ляющей входного комплексного сопротивления 
РС Xвх

11’ и, как следствие, изменяется резонанс-
ная частота «холодной» РС магнетрона.

Для исследования резонансных свойств «хо-
лодной» РС магнетрона с двумя выводами энер-
гии к реактивному выходу магнетрона подключа-
ется реактивная нагрузка Zн

р, в качестве которой 
использовался короткозамкнутый отрезок линии 
передач произвольной длины L и входным сопро-
тивлением, равным Zвх = Zн

р и определяемым как 

	 Z jZ tg
L

вх с
в

= ⋅
2π
λ

,	 (2)

где Zc – характеристическое сопротивление ли-
нии передач; λв – длина волны в линии пере-
дач. Как видно из (2), входное сопротивление 
короткозамкнутого отрезка представляет собой 
реактивную нагрузку, значение которой зависит 
от его длины L. Изменение длины короткозам-
кнутого отрезка в диапазоне значений 0 ≤ ≤L λв  
приводит к изменению входного реактивного со-
противления РС магнетрона Xвх

11’ и ее частоты, 
согласно (1). 
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Для определения входного комплексного со-
противления РС магнетрона воспользуемся ме-
тодом единичной эдс. Для этого в выходном кон-
туре эквивалентной схемы, которая представлена 
на рис. 2, б, вместо нагрузки Zн

a подключается 
эквивалентный генератор единичной эдс. В ре-
зультате комплексное входное сопротивление 
РС в плоскости 11` может быть записано как 

	 �
�Z R jX

I K
вх вх вх
11 11 11

1

1′ ′ ′= + =( ) ( ) ( )
( )

ω ω ω
ω

,	 (3)

где �I K 1( )w  – комплексное значение тока в вы-
ходном контуре РС.

С учетом (1) получаем, что уравнение для 
определения резонансной частоты имеет следу-
ющий вид: 

	 Jm
I K

1
0

1 ω( )








 = . 	 (4)

Для расчета токов Iк в контурах РС восполь-
зуемся методом контурных токов. Полагаем, что 
количество резонаторов РС магнетрона равно 
N = 20. В этом случае мы имеем 42 независимых 
контуров, для которых система алгебраических 
уравнений в матричной форме имеет вид

	 � �A I EK⋅ = ,	 (5)

где �

� � � … �

� � � … �

� � � … �

�

A

A A A A

A A A A

A A A A=

11 12 13 1 42

21 22 23 2 42

31 32 33 3 42

�� � … �
� � � … �A A A A42 1 42 2 42 3 42 42

























 – матрица 

комплексных сопротивлений контуров, выраже-
ния для которых вынесены в Приложение;

�

�

�

�

�
�

I

I

I

I

I

K

K

K

K

K

=

























1

2

3

42

 – матрица комплексных значений 

контурных токов; E =

−





















1

0

0

0

�

 – матрица контурных 

эдс.
Для расчета значений сосредоточенных 

элементов эквивалентной цепи воспользуемся 
методами, которые описаны в [4]. В результате 
численного решения системы алгебраических 
уравнений (5) определяется наведенный ток в 
выходном контуре �I K 1 . После подстановки �I K 1  
в (4) для разных значений реактивной нагрузки 
Zн

p определяется кривая перестройки РС магне-
трона.

3. МАТЕМАТИЧЕСКАЯ МОДЕЛЬ 
МАГНЕТРОНА

Наличие сгруппированного электронного 
облака (конвекционного тока) в пространстве 
взаимодействия магнетрона изменяет его экви-
валентную схему, представленную на рис. 2, б. 
Связано это с дополнительным появлением в 
эквивалентной схеме γ =N/2 генераторов тока, 
которые представляют собой источники энергии 
для возбуждения связанных колебательных кон-
туров и поддержания в них электромагнитных 
колебаний. Полная эквивалентная схема магне-
трона с двумя выводами энергии с учетом нали-
чия электронного потока показана на рис. 3.

Для определения тока, наведенного в РС 
магнетрона, рассмотрим и проанализируем со-

              

    а                                                                                                                        б

Рис. 2. Схематическое изображение разнорезонаторного анодного блока магнетрона типа «щель-отверстие» (а) 
и эквивалентная схема «холодной» РС магнетрона, где L1 и L2 – индуктивности больших и малых резонаторов; 

L3 и L4 – индуктивности резонаторов с активным и реактивным выводом энергии; L5 и L6 – индуктивности 
активного и реактивного выводов энергии; C1 и C2 – емкости больших и малых резонаторов; C3 – емкость про-
странства катод-анод; Ra и Rc – потери на аноде и катоде; М1 и М2 – коэффициенты индуктивной связи боль-

ших и малых резонаторов; М35 и М46 – коэффициенты индуктивной связи с активным и реактивным выводами 
энергии; Zа

н и Zр
н – комплексные сопротивления активного и реактивного выводов энергии (б)



54 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

стояние конвекционного тока в установившемся 
режиме магнетрона. Как показывают результаты 
численного моделирования методом крупных 
частиц [см., напр., 2, 4], в магнетроне на рабо-
чем виде колебания (π-вид) сгруппированный 
электронный поток представляет собой замкну-
тую электронную втулку (область rc < r < rвт, где 
rвт – радиус электронной втулки) и γ =N/2 вра-
щающихся электронных спиц, где N – количе-
ство резонаторов РС. В электронной втулке осу-
ществляется фазовая сортировка электронов, из 
которых одни (так называемые «благоприятные» 
электроны) находятся в тормозящих фазах ВЧ 
поля и поступают в электронные спицы, а дру-
гие («неблагоприятные» электроны) находятся 
в ускоряющих фазах ВЧ поля и возвращаются  
обратно на катод, вызывая вторичную электрон-
ную эмиссию. 

Рис. 3. Эквивалентная схема магнетрона  
при наличии электронного потока 

Сгруппировавшиеся электроны образуют 
электронные спицы (сгруппированный кон-
векционный ток), которые вращаются син-
хронно с ВЧ полем рабочего вида колебания 
(π-вида) с угловой скоростью Ωe= ω/γ и наводят 
в резонаторах РС импульсы наведенного тока. 
Необходимо отметить, что данная последова-
тельность импульсов наведенного тока обладает 
периодичностью с периодом Te = 2π/Ωe и может 
быть представлена в виде ряда Фурье

	 i t I I ek
jk t

k
н

е( ) = +
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∞

∑0
1

Ω ,	 (6)

где I0 – постоянная составляющая наведенного 
тока. 

Из бесконечного ряда гармоник наведен-
ного тока в (6) рассмотрим синхронную гармо-
нику, выражение для амплитуды которой может 
быть записано как 
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i t e dtj t
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γ
γ= ⋅ ( ) ⋅ −∫
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в
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В случае наличия в пространстве взаимо-
действия магнетрона электронного потока экви-
валентная схема магнетрона имеет более слож-

ный вид и включает в себя источники эдс и тока 
(рис. 3). В общем виде выражение для источника 
эдс с учетом нестабильности анодного напряже-
ния можно представить в виде

	 U t U U ta a
( ) = + ( )∆ � ,	 (8)

где Ua – анодное напряжение; ∆ �U t( )  – перемен-
ная составляющая анодного напряжения, опре-
деляющая его нестабильность.

В качестве источника тока используется 
двухполюсник с внутренним сопротивлением  
r ri i⋅ →∞( )и создающий ток 

	 I I tmγ γ γω ψ= ⋅ +( )cos ,	 (9)

где Iγm – максимальное значение синхронной 
гармоники тока; ψγ – начальная фаза синхрон-
ной гармоники тока.

Расчет эквивалентной цепи «горячего» маг-
нетрона, представленной на рис. 3, проводится 
методом узловых потенциалов. Определение по-
тенциалов в узлах эквивалентной электричес
кой цепи позволяет рассчитать токи во всех ее 
звеньях, т.е. для тока, протекающего в цепи на-
грузки магнетрона, можно записать

	 I
Z

γ =
− ′Φ Φ1 1

н
а

.	 (10)

Мощность, которая выделяется в активной 
нагрузке магнетрона, определяется как
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Применение полной эквивалентной схемы 
«горячего» магнетрона в виде, показанном на 
рис. 3, позволяет проводить исследования с уче-
том разброса геометрических размеров простран-
ства взаимодействия и электродинамической 
системы анодного блока от ячейки к ячейке, т.е. 
учитывать радиальную и азимутальную неодно-
родности электродинамической системы и оце-
нить их влияние на выходные параметры. 

4. РАСЧЕТ И ЭКСПЕРИМЕНТ

На рис. 4 показаны теоретические (кривые 1,2 
и 3) экспериментальная (кривая 4) зависимости 
перестройки частоты «холодной» РС для разных 
значений емкости больших резонаторов C1. При 
этом значение емкости C1 выбиралось на основе 
расчета, проведенного по методике работы [5] 
(кривая 1). Как видно из представленных резуль-
татов, увеличение емкости C1 «холодной» РС, со-
ответственно в 1,1 (кривая 2) и 1,15 раз (кривая 
3) вызывает сдвиг кривой перестройки в сторону 
увеличения частоты и рост диапазона ее пере-
стройки. Теоретически рассчитанный диапазон 
перестройки частоты «холодной» РС магнетрона 
составляет (380 – 830) МГц для разных значений 
емкости больших резонаторов C1. 

Наличие электронного облака в простран-
стве взаимодействия магнетрона (например, в 
областях между катодом и анодом, а также между 

электронная техника и приборы
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ламелями РС) изменяет ход кривых перестройки 
частоты. Связано это с изменением межэлек-
тродных емкостей C1 и C3, выражения для кото-
рых можно представить в виде

	 C
S

d
e e

l l
r

r
1 4
=

⋅−ε

π
, 	 (12)

	 C
S

d
e e

a c
a c

a c
3 4
=

⋅−
−

−

ε

π
,	 (13)

где ee
l-l – среднее значение диэлектрической про-

ницаемости пространства между ламелями при 

наличии электронного облака ( εe
l l− <1 ); d

r

Nr
a=

⋅π
, 

εe
a c−  – среднее значение диэлектрической прони-

цаемости пространства между анодом и катодом 
при наличии электронного облака ( εe

a c− <1 ); Sr и 
Sa-c – площади щели резонаторов РС и попереч-
ного сечения ламелей; da-c =ra-rc. 

Рис. 4. Кривые перестройки частоты для разных  
значений емкости больших резонаторов:  

1,2 и 3 – теория; 4 – эксперимент 

Для определения диэлектрических прони-
цаемостей ee

l-l и ee
a-c  воспользуемся уравнением 

Линдхарда [6]. В первом приближении для веще-
ственной части диэлектрической проницаемости 
можно записать 
	e e= 1 - wp

2/w2,	 (14)

где wp = 
4

5 65 10
2

4πe
m

n ne e= ⋅ −,  – плазменная ча-

стота; e и m – заряд и масса электрона, ne – кон-
центрация электронов в облаке.

Указанные поправки вычисления межэ-
лектродных емкостей C1 и C3  с учетом наличия 
электронного потока необходимо учитывать при 
проведении расчетов выходных параметров маг-
нетрона. 

На рис. 5 приведены экспериментальные 
и теоретические зависимости перестройки ча-
стоты (а) и относительного уровня выходной 
мощности магнетрона от значения реактивной 
нагрузки Z н

р  (б). Анализ представленных зави-
симостей указывает на хорошее качественное 
совпадение теоретических и экспериментальных 
зависимостей.  

Использование импульсного режима работы 
магнетрона с двумя выводами энергии позволяет 
реализовать режим перестройки частоты от им-
пульса к импульсу с помощью устройства, более 
подробно описанного в [7]. В этом случае, как 
следует из результатов эксперимента [8], воз-
можный диапазон перестройки частоты в магне-
троне с двумя выводами превышает 200 МГц. 

Заключение

Применение метода эквивалентных схем для 
исследования процессов в магнетроне с двумя 
выводами энергии позволило провести иссле-
дование частотных характеристик магнетрона. 
Расчетным путем установлено, что изменение 
реактивной нагрузки во втором (реактивном) вы-
воде магнетрона приводит к изменению частоты 
генерации. Показано, что максимальный диа-
пазон перестройки частоты магнетрона зависит 
от величины межэлектродной емкости больших 
резонаторов разнорезонаторной системы типа 
«щель – отверстие» и составляет 380 – 830 МГц. 

Экспериментально полученый диапазон пе-
рестройки частоты в магнетроне 3-см диапазона 
с двумя выводами составил 250 МГц. 

       

а                                                                                                                             б

Рис. 5. Теоретические (1) и экспериментальные (2) кривые перестройки частоты (а)  
и изменения относительных значений уровня выходной мощности магнетрона с двумя выводами (б)

Чурюмов Г. И. и др. Математическое моделирование перестройки частоты в  магнетроне с двумя выводами энергии ...



56 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

Полученные результаты могут быть полез-
ными и представлять практический интерес для 
применения в РЭС различного назначения. 

ПРИЛОЖЕНИЕ

Выражения для комплексных сопротивлений 
контуров эквивалентной схемы магнетрона: 

	 A j L11 5= ω , 	 (П.1)
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УДК 621.385.6
Математичне моделювання перебудови частоти в 

магнетроні з двома виводами енергії (метод еквівалент-
них схем) / Г. І. Чурюмов, А. І. Екезлі, К. М. Басраві, 
О. Б. Ісаєва // Прикладна радіоелектроніка: наук.-
техн. журнал. – 2014. – Том 13. – № 1. – С. 51-57.

У цій статті набув подальшого розвитку метод 
еквівалентних схем стосовно дослідження магнетрон-
ного генератора 3-сантиметрового діапазону з двома 
виводами енергії. Наведено теоретичні та експеримен-
тальні результати перебудови частоти в магнетроні за-
лежно від зміни реактивної складової навантаження в 
другому виведенні енергії. Показано експерименталь-
но, що діапазон перебудови частоти склав 250 МГц у 
лінійній частині частотної характеристики. Теоретич-
но розрахована характеристика перебудови частоти 
магнетрона добре узгоджується з результатами експе-
риментів. Показана можливість розширення діапазону 
перебудови частоти до 800 МГц.

Ключові слова: магнетрон, електродинамічна сис-
тема, метод еквівалентних схем, математична модель, 
вивід енергії.

Іл.: 05. Бібліогр.: 8 найм.

UDC 621.385.6
Mathematical modelling of frequency tuning in a mag-

netron with two power outputs (equivalent circuit method) / 
G. I. Churyumov, A. I. Ekezli, K. Basravi, O. B. Isaieva / 
Applied Radio Electronics: Sci. Journ. – 2014. – Vol. 13. – 
№ 1. – P. 51-57.

This paper further develops the method of equivalent 
circuits as applied to the study of a 3centimeter range mag-
netron oscillator with twopower outputs. Theoretical and 
experimental results of frequency tuning in the magnetron 
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Применение метода электрической аналогии  
при исследовании процесса кровообращения  
в магистральных сосудах головного мозга  
при наличии симптомов кровоизлияния в мозг

С. И. Владов, О. Г. Аврунин, В. А. Мосьпан, А. А. Юрко

В данной работе проведено исследование процесса кровообращения в магистральных сосудах го-
ловного мозга при симптомах кровоизлияния в мозг с применением метода электрической анало-
гии движения крови по сосудам и движения тока на участке цепи. Получены аналитические уравне-
ния для описания распределения значений кровяного давления вдоль длины кровеносного сосуда 
на участках, наиболее подверженных риску формирования аневризм сосудов головного мозга, что 
позволяет определить степень развития мальформаций системы мозгового кровообращения. При-
менение метода электрической аналогии позволило использовать модель системы кровообращения 
человека в виде неоднородной согласованной длинной линии с распределенными параметрами, что 
дало возможность быстро и точно получить основные параметры кровотока, которые позволяют 
определить наличие аневризмы на том или ином участке магистральных сосудов головного мозга.

Ключевые слова: аневризма, кровеносный сосуд, длинная линия, кровяное давление. 

Введение
Наиболее часто (85% случаев) нетравмати-

ческие кровоизлияния, связанные с разрывом 
аневризм артерий головного мозга, обычно рас-
полагаются в Виллизиевом круге. За счет недо-
статочности участка стенки артерии, происхо-
дит формирование выпячивания, которое имеет 
мешковидную форму – мешковидная аневризма. 
Чаще всего они формируются в местах развет-
вления артериальных сосудов, то есть в местах 
самой большой турбулентности крови. Как след-
ствие этого, на некотором участке кровеносного 
сосуда его деформация под действием пульси-
рующего кровотока становится необратимой, и 
возникает вздутие стенки сосуда (аневризма) [1].

Скорость кровотока в месте развития анев-
ризмы по условию неразрывности струе будет 
меньшей, чем скорость кровотока в его неде-
формированной части. Согласно уравнению 
Бернулли, статическое давление в месте вздутия 
будет больше статического давления на участ-
ках сосуда нормального сечения. Нагрузка на 
расширенную часть сосуда увеличится, а имею-
щаяся аневризма под действием повышенного 
давления будет иметь тенденцию к расширению. 
В результате возможен разрыв аневризмы. Чаще 
всего наблюдается разрыв мелких аневризм, 
вместе с тем, более высокий риск разрыва имеют 
большие аневризмы, которые встречаются реже. 
Наиболее частая локализация аневризм – супра-
клиноидный отдел внутренней сонной артерии 
(30–34%), передняя мозговая, передняя соеди-
нительная артерия – 28–30%, средняя мозговая 
артерия – 16–20%, вертебрально-базилярная 
система – 5–15%. Множественные аневризмы 
встречаются в 20% наблюдений [2].

Анализ литературных данных  
и постановка задачи исследования

Подробные исследования процесса движе-
ния крови в магистральных сосудах головного 

мозга при наличии аневризмы в наиболее распро-
страненных местах поражений приведены в [3].  
Однако в данных исследованиях был установ-
лен рост амплитуды пульсовой волны с течением 
времени при увеличении аневризмы на том или 
ином участке, и не было рассмотрено задачу на-
хождения аневризмы на ранних стадиях ее воз-
никновения. 

Таким образом, исследования процесса кро-
вообращения в магистральных сосудах голов-
ного мозга при симптомах кровоизлияния в мозг 
сводятся к нахождению аневризмы в основных 
местах поражений: место разветвления основной 
(базилярной) артерии; задней соединительной 
артерии и передней соединительной артерии.

Материал и результаты  
исследований

Для решения поставленной задачи рекомен-
довано использование метода электродинамичес
ких аналогий, а, именно, применение модели 
системы кровообращения в виде согласованной 
длинной линии [4], что позволяет смоделировать 
кровеносный сосуд эквивалентной электричес
кой цепью и найти распределение значений кро-
вяного давления по длине сосуда по аналогии  
с падающей волной в линии.

В общем случае падающая волна, которая 
возникает при согласованной нагрузке, с учетом 
модели пульсовой волны во время выброса крови 
из левого желудочка сердца в период систолы [5], 
описывается выражением [6]:

U x U e t xn
x( ) sin ,= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ +( )− ⋅

1
2

1 1
α ω β ϕф         (1)

где U1 – амплитуда напряжения на входе линии, 
то есть значение кровяного давления в начале со-
суда, j1 = 0 – начальная фаза, ω1 = 2 · p · fЧСС –  
угловая частота, α – коэффициент затухания,  
β – коэффициент фазы, tф – фазовое время, ко-
торое находится из выражения:
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ф

= =
⋅l l

υ
β
ω1

. 	 (2)

Коэффициенты затухания и фазы находятся 
из выражения коэффициента распространения 
волны в линии:

γ ω ω α β= +( ) ⋅ = +R j L j C j0 0 0 .              (3)

Таким образом, при нормальном кровотоке 
с помощью уравнения (1) описывается распреде-
ление значения кровяного давления вдоль крове-
носного сосуда.

Поскольку, как известно, аневризма – это 
выпячивание стенки артерии вследствие ее утон-
чения или растягивания, то участок модели кро-
веносного сосуда в виде длинной линии, на ко-
торой присутствующая аневризма, имеет другие 
эквивалентные погонные параметры, чем уча-
сток здорового сосуда, то распределение значе-
ния кровяного давления участка с аневризмой 
можно описать следующей зависимостью:

	 U x U e t xna
x

a
a( ) sin .= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ +( )− ⋅

1
2

1 1
α ω β ϕф 	 (4)

Как видно из выражения (4) коэффициент 
затухания αа и коэффициент фазы βа характери-
зуют отличия эквивалентных погонных парамет
ров, которые, в свою очередь, характеризуются 
отличными от нормального состояния эластич-
ными свойствами стенки сосуда. При отсутствии 
аневризмы α = αа, β = βа.

Тогда распределение значения кровяного 
давления вдоль кровеносного сосуда при наличии 
аневризмы описывается конечным выражением:

U x
U e t x x

U e t

x
a

xa
( )

sin , ,

sin
=

⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ +( ) ≤ <

⋅ ⋅ ⋅

− ⋅

− ⋅

1
2

1 1

1
2

1

0α

α

ω β ϕ

ω

ф l

фф − ⋅ +( ) ≤ <





 β ϕa ax x1 , l l,
(5)

где lа – участок кровеносного сосуда с наличием 
аневризмы [1, 2].

Принимаем, что и при нормальном крово-
токе, и при наличии аневризм в сосудах вязкость 
крови, плотность крови и частота сердечных 
сокращений не меняются, являются постоян-
ными величинами и составляют соответственно 
η = 4,5 × × 10-3 кг / м ∙ с, ρ = 1,062 ∙ 103 кг / м 3 и 
fЧСС = 1 Гц [7].

В табл. 1 приведены результаты вычислений 
основных эквивалентных параметров участков 
длинных линий, в виде которых представленные 
модели основной (базиларной), задней соедини-
тельной и передней соединительной артерий при 
нормальном кровотоке и при симптомах крово-
излияния соответственно. По формуле (5) опре-
деляем распределение значений кровяного дав-
ления U(х) при прохождении пульсовой волны 
основной (базилярной) артерии (рис. 1, 2); зад-
ней соединительной артерии (рис. 3, 4) и перед-
ней соединительной артерии (рис. 5, 6).

В табл. 1 R0, L0, C0 – эквивалентные парамет- 
ры модели кровеносного сосуда в виде длинной 
линии, которые вычисляются по формулам [4]:

Таблица 1 

Результаты вычислений основных эквивалентных 
параметров участков длинных линий

Параметр

Кровоток в норме
Основная  

(базилярная)  
артерия

Задняя со-
единитель-
ная артерия

Передняя 
соединитель-
ная артерия

U1, Па 10781,39 10598,63 10446,55
dВ, м 6,3 ∙ 10-3 1,2 ∙ 10-3 0,7 ∙ 10-3

dН, м 7,1 ∙ 10-3 1,6 ∙ 10-3 1,1 ∙ 10-3

r, м 3,15 ∙ 10-3 0,6 ∙ 10-3 0,35 ∙ 10-3

S, м 2 3,117 ∙ 10-5 1,131 ∙ 10-6 3,848 ∙ 10-7

h, м 0,4 ∙ 10-3 0,2 ∙ 10-3 0,2 ∙ 10-3

l, м 3 ∙ 10-2 7 ∙ 10-3 1,3 ∙ 10-3

Е, Па 6,575 ∙ 105 5,145 ∙ 104 1,872 ∙ 104

R0, кг/м5∙с 1,164 ∙ 108 8,842 ∙ 1010 7,636 ∙ 1011

L0, кг/м5 3,4 ∙ 107 9,372 ∙ 108 2,754 ∙ 109

C0, с2/кг∙м 7,467 ∙ 10-10 1,319 ∙ 10-10 7,194 ∙ 10-11

α, м-1 0,264 5,031 11,738
β, м-1 1,035 7,279 14,701
tф, c 4,942 ∙ 10-3 8,109 ∙ 10-3 3,042 ∙ 10-3

Параметр

 При симптомах кровоизлияния
Основная 

(базилярная) 
артерия

Задняя со-
единитель-
ная артерия

Передняя 
соединитель-
ная артерия

U1, Па 10781,39 10598,63 10446,55
dВ, м 7,4 ∙ 10-3 2,2 ∙ 10-3 1,3 ∙ 10-3

dН, м 7,8 ∙ 10-3 2,4 ∙ 10-3 1,5 ∙ 10-3

r, м 3,7 ∙ 10-3 1,1 ∙ 10-3 0,65 ∙ 10-3

S, м 2 4,301 ∙ 10-5 3,801 ∙ 10-6 1,327 ∙ 10-6

h, м 0,2 ∙ 10-3 0,1 ∙ 10-3 0,1 ∙ 10-3

l, м 3 ∙ 10-2 7 ∙ 10-3 1,3 ∙ 10-3

lа, м 2,5 ∙ 10-2 6 ∙ 10-3 0,8 ∙ 10-3

Е, Па 1,757 ∙ 106 3,158 ∙ 105 1,132 ∙ 105

R0, кг/м5∙с 6,114 ∙ 107 7,827 ∙ 109 6,419 ∙ 1010

L0, кг/м5 2,465 ∙ 107 2,788 ∙ 108 7,986 ∙ 108

C0, с2/кг∙м 9,056 ∙ 10-10 2,648 ∙ 10-10 1,524 ∙ 10-10

αа, м-1 0,182 2,282 5,328
βа, м-1 0,956 2,852 5,768

tф, c 4,565 ∙ 10-3 3,177 ∙ 10-3 1,191 ∙ 10-3

R
S

0 2

8
=

⋅ ⋅π η
,  L

S0 =
ρ

,  C
r S

E h0
2

=
⋅ ⋅
⋅

,

где η – вязкость крови, ρ – плотность крови,  
r – радиус поперечного сечения сосуда, S = p ∙ r2 – 
площадь поперечного сечения сосуда, h – тол-
щина стенки сосуда, Е – модуль упругости стенки 
сосуда, который определяется согласно [8, 9]. 

Рис. 1. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины основной (базилярной)  

артерии при нормальном кровотоке
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Рис. 2. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины основной (базилярной)  

артерии при наличии аневризмы

Рис. 3. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины задней соединительной  

артерии при нормальном кровотоке

Рис. 4. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины задней соединительной  

артерии при наличии аневризмы

Рис. 5. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины передней соединительной 

артерии при нормальном кровотоке

Рис. 6. График распределения значений кровяного 
давления вдоль длины передней соединительной 

артерии при наличии аневризмы

Из проведенного исследования (рис. 1–6) 
следует отметить, что наличие аневризм изме-
няет эластичные свойства стенки кровеносного 
сосуда, что отображается в увеличении значения 
эффективного модуля упругости Е его стенки. 
Также необходимо выделить изменение погон-
ных параметров участков модели кровеносного 
сосуда в виде длинной линии, а именно: умень-
шение значений погонного сопротивления R0 и 
погонной индуктивности L0 и увеличение зна-
чения погонной емкости C0. При этом наличие 
аневризм приводят к уменьшению коэффициен-
тов затухания α и фазы β и фазового времени tф, 
что характеризует уменьшение скорости крово-
тока на данном участке.

Изменения выделенных параметров, свя-
занных с наличием аневризм на участке сосуда, 
приводят к значительному изменению формы 
пульсовой волны и, чем меньше геометрические 
параметры кровеносного сосуда, тем более за-
метны эти изменения, то есть, наличие аневризм 
в малых сосудах куда более опасные, чем анев-
ризмы в более больших сосудах.

Апробация результатов  
исследований

Адекватность проведенного исследования 
можно определить путем нахождения одновы-
борочного t-критерия Стьюдента [10], используя 
результаты исследований [3] процесса крово
обращения при наличии аневризмы в задней со-
единительной и передней соединительной арте-
риях. 

Одновыборочный вариант критерия Стью
дента служит для проверки нулевой гипотезы о 
равенстве выборочного среднего значения кро-
вяного давления некоторого известного значе-
ния: Р0: Р = M[P].

На рис. 7 и 8 представлены результаты ис-
следований процесса кровообращения в правой 
задней соединительной артерии в точке с коор-
динатой х = 0,5 см и в передней соединительной 
артерии в точке с координатой х = 0,1 см соот-
ветственно [3]. 

Рис. 7. График результата исследований процесса 
кровообращения в правой задней соединительной 

артерии при наличии аневризмы в точке  
с координатой х = 0,5 см [3]

электронная техника и приборы
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Рис. 8. График результата исследований процесса 
кровообращения в передней соединительной артерии 

при наличии аневризмы в точке с координатой  
х = 0,1 см [3]

Из этих же рисунков следует, что ампли-
туда пульсовой волны на участке с аневризмой 
возрастает с течением времени, которое ото-
бражает увеличение размера аневризмы со вре-
менем. Статистическая проверка адекватности 
результатов исследования проводится с помо-
щью сравнения значений, полученных в ходе 
проведенного исследования со значениями, по-
лученными из других исследований [3] с вычис-
лением одновыборочного t-критерия Стьюдента 
tэмп как для результатов эксперимента, так и для 
результатов [3], но предполагая, что полученные 
результаты есть дискретной случайной величи-
ной, поскольку сравнение возможно провести 
при одном значении кровяного давления Рk на 
определенной координате длины сосуда хk, то 
есть при N = 1 – одному элементу в выборке, од-
ной степени свободы. 

Для определения критерия Стьюдента на 
рис. 4 и 6 были выбраны значения кровяного дав-
ления при х = 0,5 см и х = 0,1 см соответственно, 
а на рис. 7 и 8 – значение кровяного давления 
при определенном фазовом времени 3,177 ∙ 10-3 с 
и 1,191 ∙ 10-3 с соответственно (см. табл. 1).

Одновыборочный t-критерий Стьюдента 
определяется по формуле (табл. 2, восьмая 
строка) [10]:

	 t
P M P N

эмп =
− ⋅[ ]

,
σ

 	    (6)

где N = 1 – число элементов в выборке; M[P] – 
математическое ожидание, которое определя-
ется по формуле (табл. 2, пятая строка) [10]:

	 M P x P x Pi i
i

n

[ ] .= ⋅ = ⋅
=
∑

1

	 (7)

Среднеквадратичное отклонение σ опреде-
ляется по формуле (табл. 2, седьмая строка) [10]:

	 σ = S ,  	    (8)

где S – дисперсия, которая определяется по фор-
муле (табл. 2, шестая строка) [10]:
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i

n

= −[ ] =
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−
∑

[ ]

[ ] [ ] .

2

2

1

2
	 (9)

Результаты вычисления M[P], σ, S и tэмп све-
дены в табл. 2.

Рассчитанное значение одновыборочного 
критерия Стьюдента интерпретируется следу-
ющим способом, исходя из свойств t-распре
деления: если это значение попадается к области 
отклонения нулевой гипотезы, то нулевая гипо-
теза, которая проверяется, отвергается. Область 
отклонения нулевой гипотезы F1 для критерия 
Стьюдента определяется заранее принятым 
уровнем значимости (α = 0,05) и количеством 
степеней свободы (в данном исследовании n = 1, 
поскольку N = 1) [10]. 

При определении критического значения 
t-критерия Стьюдента пользовались тем, что 
поскольку проведенные исследования характе-
ризуют функциональное состояние системы це-
ребрального кровообращения человека, то они 
принадлежат к классу А с доверительной вероят-
ностью выше, чем 99,7% [11].

При одной степени свободы n = 1 и при до-
верительной вероятности 0,997 по таблице зна-
чений критического t-критерия Стьюдента полу-
чено tкр = 127,656.

Поскольку вычисленное значение t-крите
рия Стьюдента меньше табличного (tкр = 127,656), 
то нулевая гипотеза принимается на выбранном 
уровне значимости (α = 0,05), а отличия между 
выборкой (результаты экспериментальных дан-
ных) и известной величиной (результаты иссле-

Таблица 2 

Результаты вычисления одновыборочного t-критерия Стьюдента

Параметр

Правая задняя соединительная артерия Передняя соединительная артерия
Результаты

 экспериментальных 
данных

Результаты 
исследования [3]

Результаты 
экспериментальных 

данных

Результаты 
исследования [3]

х, см 0,5 0,5
tф, c 3,177 ∙ 10-3 1,191 ∙ 10-3

Р, мм рт. ст. 78,75 79,15 79,35 79,52
M[P] 39,38 39,58 7,94 7,95

S 1550 1566,58 5099,39 5120,83
σ 39,37 39,58 71,41 71,56

tэмп 1 0,999 1 1
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дований [3]) не признаются статистически зна-
чимыми.

Найдем распределение Стьюдента по фор-
муле:
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π
           (10)

где Г – гамма-функция Эйлера; n = 1 – число сте-
пеней свободы.

На рис. 9 и 10 представлены графики распре-
деления Стьюдента при исследовании процесса 
кровообращения при наличии аневризмы в зад-
ней соединительной и передней соединительной 
артериях.

Рис. 9. График распределения Стьюдента  
при исследовании процесса кровообращения  

при наличии аневризмы в правой задний  
соединительной артерии: 1 – по результатам  

экспериментальных данных; 2 – по результатам [3]

Рис. 10. График распределения Стьюдента  
при исследовании процесса кровообращения  

при наличии аневризмы в передней соединительной 
артерии: 1 – по результатам экспериментальных  

данных; 2 – по результатам [3]

Как видно из рис. 9 и 10, графики распре-
деления Стьюдента при исследовании процесса 
кровообращения при наличии аневризмы в зад-
ней соединительной и передней соединительной 

артериях по результатам экспериментальных 
данных и по результатам [3] совпадают, а также 
к области отклонения F1 попадаются значения 
кровяного давления, недопустимые в правой 
задней и передней соединительных артериях.

ЗАКЛЮЧЕНИЕ

По итогам проведённых исследований по-
лучены аналитические уравнения для описания 
распределения значений кровяного давления 
вдоль длины кровеносного сосуда в наиболее 
частых местах формирования аневризм сосудов 
головного мозга, что дает возможность опреде-
лить степень развития аневризмы на участках 
системы церебрального кровообращения. После 
проведения полной клинической апробации воз-
можно будет выявить практическую значимость 
метода и границы его применимости в практи-
ческой медицине для прогнозирования развития 
сосудистых мальформаций в системе кровообра-
щения человека.
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УДК 532.616.1:002.5
Застосування методу електричної аналогії при до-

слідженні процесу кровообігу у магістральних судинах го-
ловного мозку за наявності симптом крововиливу в мозок 
/ С. І. Владов, О. Г. Аврунін, В. О. Мосьпан, О. О. Юрко 
// Прикладна радіоелектроніка: наук.-техн. журнал. — 
2014. — Том 13. —  № 1. — С. 58–63.

У даній роботі проведено дослідження процесу 
кровообігу у магістральних судинах головного мозку за 
наявності симптом крововиливу в мозок із застосуван-
ням методу електричної аналогії руху крові по судинах 
і руху струму на ділянці ланцюга. Отримано аналітичні 
рівняння для опису розподілу значень кров’яного тис-
ку уздовж довжини кровоносної судини на ділянках, 
що найбільш піддаються ризику формування анев-
ризм судин головного мозку, що дозволяє визначити 
ступінь розвитку мальформацій системи мозкового 
кровообігу. Застосування методу електричної аналогії 
дозволило використовувати модель системи кровообі-
гу людини у вигляді неоднорідної узгодженої довгої лі-
нії з розподіленими параметрами, що дало можливість 
швидко і точно отримати основні параметри кровото-
ку, які дозволяють визначити наявність аневризми на 
тій або іншій ділянці магістральних судин головного 
мозку.

Ключові слова: аневризма, кровоносна судина, до-
вга лінія, кров’яний тиск. 

Табл.: 2. Іл.: 10. Бібліогр.: 11 найм.

UDC 532.616.1:002.5
Application of the method of electric analogy for re-

searching the process of blood circulation in great cerebral 
vessels in the presence of cerebral hemorrhage symptoms / 
S. I. Vladov, O. G. Avrunin, V.O. Mos’pan, O. O. Yurko // 
Applied Radio Electronics: Sci. Journ. — 2014. — Vol. 13. 
— № 1. — P. 58–63.

The paper researches the process of blood circulation 
in great cerebral vessels in the presence of cerebral hemor-
rhage symptoms with the use of the method of electric anal-
ogy between blood motion in vessels and current motion in 
a circuit section. Analytic equations have been derived to 
describe the distribution of blood pressure values along the 
length of a blood vessel in the most frequent places of forma-
tion of aneurysms of cerebral vessels, which allows to define 
the degree of aneurysm development in the cerebral blood 
circulation system. Application of the method of electric 
analogy has allowed to use the model of a human blood cir-
culation system represented as a heterogeneous nonresonant 
long line with distributed parameters, that has enabled to ob-
tain the basic blood stream parameters quickly and with pre-
cision, which made it possible to define the presence of an 
aneurysm in one or another section of great cerebral vessels. 

Keywords: aneurysm, blood vessel, long line, blood 
pressure.

Tab.: 2. Fig.: 10. Ref.: 11 items.

Владов С. И. и др. Применение метода электрической аналогии при исследовании процесса кровообращения  ...



64 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

УДК 621.317

ИССЛЕДОВАНИЕ ВОЗМОЖНОСТИ ПРИМЕНЕНИЯ СВЯЗАННЫХ 
БИКОНИЧЕСКИХ РЕЗОНАТОРОВ ДЛЯ ОПРЕДЕЛЕНИЯ ПАРАМЕТРОВ 
ДИЭЛЕКТРИЧЕСКИХ МАТЕРИАЛОВ

О. О. ДРОБАХИН, Д. Ю. САЛТЫКОВ 

В статье рассмотрена система связанных биконических резонаторов в качестве датчика для кон-
троля параметров диэлектриков. С помощью численного моделирования показано, что связанные 
резонаторы имеют ряд преимуществ по сравнению с одиночными. Определение диэлектрической 
проницаемости может осуществляться не по абсолютному значению частоты, а по разности частот 
колебаний связанных резонаторов, что позволяет как минимизировать влияние различных внеш-
них факторов, так и проводить измерения в режиме реального времени. Приближенная оценка зна-
чений tg d может быть получена по соотношению амплитуд пиков колебаний связанных резонато-
ров с исследуемым образцом и без него.

Ключевые слова: биконический резонатор, резонансная частота, добротность, диэлектрическая 
проницаемость.

1. БИКОНИЧЕСКИЕ РЕЗОНАТОРЫ

СВЧ полые резонаторы нашли широкое 
применение для определения электрофизиче-
ских параметров материалов, в частности зна-
чения диэлектрической проницаемости [1-4]. 
Особое место среди применяемых типов резо-
наторов занимают открытые волноводные ре-
зонаторы с закритическими (запредельными) 
областями [5-12], в частности, биконические 
резонаторы (БКР), представляющие собой кру-
глый волновод с линейно уменьшающимся по 
краям поперечным сечением (рис. 1). Размеры и 
рабочая частота резонатора подбираются таким 
образом, чтобы в сужающихся частях возникали 
условия отсечки для одного или нескольких выс-
ших типов колебаний. Вследствие этого в данных 
структурах создаются условия для возникнове-
ния резонансных колебаний за счет переотраже-
ний электромагнитных волн высших порядков 
от критических сечений, в которых выполня-
ется условие отсечки. Наличие закритических 
участков позволяет практически без ущерба для 
качества резонансной системы создавать отвер-
стия для внесения исследуемых образцов внутрь 
резонатора, при этом также снимается вопрос о 
перпендикулярности торцевых стенок, коничес
кий профиль резонатора обеспечивает снятие 
вырождения между колебаниями H p01  и E p11 .

Рис. 1. Биконический резонатор с аксиальным  
диэлектрическим образцом

Таким образом, резонаторы указанного 
класса лишены тех недостатков, которые ограни-
чивают применение регулярных цилиндричес

ких резонаторов и влекут снижение точности из-
мерений. К такого сорта негативным факторам 
следует отнести: смещение резонансной частоты 
и резкое снижение добротности при создании 
отверстий в торцевых стенках цилиндрического 
резонатора для размещения исследуемых образ-
цов; высокую чувствительность к нарушению 
перпендикулярности торцевых поверхностей 
резонатора относительно продольной оси; нали-
чие частотного вырождения между колебаниями 
H p01  и E p11 . Последний фактор чрезвычайно ва-
жен, поскольку более низкодобротные электри-
ческие колебания E p11  возбуждаются на любых 
неоднородностях внутри резонатора, в частно-
сти, при возмущении поля исследуемым образ-
цом, что в свою очередь приводит к снижению 
точности и однозначности измерений. 

Существует достаточно большое количество 
работ, посвященных исследованиям параметров 
диэлектриков с помощью биконических резона-
торов, например [13-17]. На рис. 1 показана про-
стейшая схема датчика на основе биконического 
резонатора для контроля параметров диэлектри-
ков. Исследуемый образец вводится вдоль оси 
резонатора через торцевые отверстия в сечениях 
z1  и z2 , расположенных в зауженной части ре-
зонатора за критическими сечениями zкр1  и zкр2  
для рабочего типа колебаний. В качестве рабочих 
колебаний чаще всего, особенно, если речь идет 
об исследовании параметров материалов с доста-
точно большими потерями, применяются азиму-
тально-симметричные колебания H p01 .

Биконические резонаторы, работающие на 
колебаниях H p01 , обладают высокой собствен-
ной добротностью Q0

510~ , при этом критиче-
ские сечения располагаются на значительном 
расстоянии от вершин конусов, что позволяет 
легко создавать отверстия для введения исследу-
емых образцов, практически не нарушая струк-
туры поля в резонаторе.  

К недостаткам биконических резонаторов 
следует отнести довольно сложный вид зависи-
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мости параметров резонатора от свойств вноси-
мого образца. Связано это, прежде всего, с тем, 
что внесение образца приводит к смещению ме-
стоположения критических сечений и, следова-
тельно, удлинению рабочего объема резонатора. 

Определенные перспективы для повышения 
точности и однозначности измерений возникают 
при увеличении количества информационных 
параметров, например, при анализе вызванных 
исследуемым образцом изменений характери-
стик не одного, а двух и более типов колебаний 
резонатора. Кроме того, применение схем срав-
нения позволяет заметно повысить точность 
и расширить диапазон измеряемых значений. 
Простейший вариант такой схемы можно реали-
зовать с помощью двух связанных резонаторов. 
Возникающие при этом связанные колебания об-
ладают как минимум вдвое большим числом ин-
формативных параметров и позволяют проводить 
сравнение параметров резонаторов с различным 
заполнением в режиме реального времени, что в 
свою очередь позволяет заметно снизить влия-
ние внешних факторов (температуры, влажности 
и т.п.) на точность измерений. Преимуществом 
такого подхода является переход от абсолютного 
измерения частоты к измерению разности частот.

Цель данной работы заключается в иссле-
довании возможностей применения связанных 
биконических резонаторов в измерительной тех-
нике, в частности, для контроля параметров диэ-
лектриков. 

2. ВЛИЯНИЕ СТЕПЕНИ СВЯЗИ  
МЕЖДУ РЕЗОНАТОРАМИ

Простейший вариант схемы измерительного 
датчика на связанных БКР изображен на рис. 2. 
В качестве рабочих предполагались колебания 
типа H p01 . Резонаторы запитываются с помо-
щью прямоугольных волноводов через тонкие 
диафрагмы с отверстиями круглого сечения ра-
диуса rc , которые размещены в области наиболь-
шего сечения резонатора. Размещение отвер-
стий связи в центральной части резонатора, где 
электромагнитное поле максимально, позволяет 
варьировать степень связи в широких пределах.

Рис. 2. Связанные биконические резонаторы

В данной работе для анализа характеристик 
связанных биконических резонаторов было про-
ведено численное моделирование с помощью 
метода конечных элементов (МКЭ). В [16] на 
примере тестовой задачи показано, что при-
менение МКЭ для расчета резонансных частот 
осесимметричных биконических резонаторов с 
частичным диэлектрическим заполнением обе-
спечивает относительное отклонение от резуль-
татов, полученных в рамках классической элек-
тродинамики методом частичных областей, не 
превышающее 0,1%. 

В качестве модельной рассматривалась си-
стема из двух одинаковых связанных симметрич-
ных биконических резонаторов с максимальным 
радиусом a0 25= мм и углом при вершине ко-
нуса Φ = °30 . Предполагалось, что материалом 
стенок является медь (удельная проводимость  
σ = ⋅58 106 См/м). Геометрические параметры ре-
зонаторов выбирались таким образом, чтобы ра-
бочая частота находилась в диапазоне 9 – 10 ГГц 
при различном диэлектрическом заполнении ре-
зонаторов. Связь резонаторов с внешним трак-
том осуществлялась с помощью стандартных 
прямоугольных волноводов сечением 23 × 10 мм2. 
Предполагалось, что резонансная система вклю-
чалась в СВЧ-тракт по схеме «на проход», что 
позволяло одновременно рассматривать как ча-
стотные характеристики отражения со стороны 
каждого из резонаторов, так и характеристику 
прохождения (передачи) всей системы в целом. 

Несмотря на то, что нагруженная доброт-
ность резонаторов, включенных по схеме «на от-
ражение» несколько выше, чем в схеме «на про-
ход», предпочтение было отдано последней, так 
как на практике значительно проще проводить 
экспериментальные исследования характерис
тики передачи высокодобротных систем, чем 
характеристики отражения. Кроме того, в схеме 
«на проход» более низкие добротности резонато-
ров позволяют получить более широкий рабочий 
диапазон частот для проведения измерений па-
раметров диэлектриков.  

Для реализации по возможности большей 
степени связи радиус отверстий связи с внеш-
ним волноводным трактом предполагался рав-
ным rc = 4 5, мм. Резонансная частота колебания 
H 011  одиночного биконического резонатора за-
данных размеров составляла 9,580 ГГц, нагру-
женная добротность при включении «на проход» 
составляла Q ~12400 . Частотная характеристика 
прохождения системы из двух связанных бико-
нических резонаторов, как и следовало ожидать, 
имеет два максимума. Радиус отверстия связи r0  
между резонаторами изменялся в пределах от 1 до 
5 мм. Изменяя параметры элемента связи между 
резонаторами, можно регулировать как разность 
частот, так и ширину каждого из резонансных 
пиков.
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Увеличение радиуса отверстия связи между 
резонаторами от r0 1= мм до r0 3 5= , мм приводит 
к росту амплитуды коэффициента передачи на 
резонансных частотах от ~ 0,03 до ~ 0,6, при этом 
частоты пиков понижаются примерно на 10 МГц 
(~0,1%) от 9,5929 ГГц при r0 1=  мм до 9,5829 ГГц 
при r0 3 5= , мм. Разность частот связанных ко-
лебаний при этом увеличивается до 0,7  МГц. 
Дальнейшее увеличение отверстия связи до 
r0 5= мм приводит лишь к изменению частотного 
интервала между пиками при сохранении прак-
тически неизменного уровня коэффициента пе-
редачи на резонансных частотах s21 0 58 0 59= −, , . 
Увеличение радиуса отверстия связи свыше 5 мм 
приводит к возрастанию как разности частот, так 
и их абсолютного значения, причем при этом на-
рушается монотонность зависимости изменения 
частот пиков от степени связи.

Обобщая приведенные результаты, можно 
утверждать, что для применения системы двух 
связанных БКР в качестве датчика измеритель-
ных систем необходимо, чтобы связь резонаторов 
была в достаточной мере сильной. Наличие такой 
связи приводит к появлению двух в достаточной  
мере разнесенных по частоте пиков при значении 
коэффициента передачи на связанных частотах 
s21 0 5> , . Для рассмотренной модели эти условия 
выполняются при значениях радиуса отверстия 
связи между резонаторами r0 3 5 5 0= −, , мм.

Например, для r0 5= мм пики в частотной 
характеристике коэффициента передачи на-
блюдаются при f1 9 5705= , ГГц и f2 9 5758= , ГГц, 
разность частот – ∆f = 5,3МГц, значение самого 
коэффициента передачи на этих частотах состав-
ляет приближенно s21 0 59= , . С уменьшением ра-
диуса отверстия связи до r0 4= мм при сохране-
нии значения коэффициента передачи пиков на 
уровне s21 0 58= , , частоты, при которых наблю-
даются пики, изменяются и приобретают значе-
ния f1 9 5799= , ГГц и f1 9 5817= , ГГц, то есть раз-
ность частот уменьшается до ∆f = 1,8 МГц, что 
соответственно приводит к перекрытию пиков 
и невозможности определения ширины каждого 
из пиков в отдельности. При r0 3= мм происхо-
дит практически полное (визуальное) слияние 
пиков на частоте, совпадающей с резонансной 
частотой одиночного резонатора f0 9 5845= , ГГц,  
при уровне коэффициента передачи в пике 
s21 0 56= , . Дальнейшее уменьшение отверстия 
связи приводит к резкому падению значения ко-
эффициента передачи и, следовательно, уровня 
сигнала на выходе, так при r0 2= мм коэффици-
ент передачи составляет s21 0 072= , , а при r0 1=
мм – s21 0 032= , .

3. ВЛИЯНИЕ ДИЭЛЕКТРИЧЕСКОГО 
ЗАПОЛНЕНИЯ

Внесение в один из резонаторов диэлектри-
ческого образца приводит к разделению единого 
пика передаточной характеристики, который на-
блюдается в отсутствие диэлектрического образца 

при r0 3= мм. Разность частот пиков пропорцио-
нальна степени заполнения резонатора диэлек-
триком и зависит от значений диэлектрической 
проницаемости, геометрических размеров об-
разца, соотношения энергий электромагнитного 
поля, сосредоточенных в объеме диэлектрика и 
свободной области резонатора. При этом один 
пик характеристики f2 9 5846= ,  ГГц, соответству-
ющий пустому резонатору, остается практически 
неизменным, сохраняется как местоположение 
пика на оси частот, так и ширина пика, а пик, со-
ответствующий резонатору с образцом, заметно 
смещается по частоте и меняется по амплитуде. 
Таким образом, пик, соответствующий пустому 
резонатору, при проведении измерений может 
выступать в роли опорного. При известных гео-
метрических размерах образца разность частот 
пиков позволяет оценивать действительную 
часть диэлектрической проницаемости, ампли-
туды пиков – уровень потерь материала ( tgδ ).  
Естественно, что при внесении исследуемого 
материала резко уменьшается коэффициент пе-
редачи на всех частотах, в том числе и соответ-
ствующей пику для пустого резонатора, однако 
вносимое затухание сказывается на амплитуде 
этого пика несколько слабее.

Анализ характеристики передачи рассмат
риваемой системы двух связанных БКР с вне-
сенным в один из них диэлектрическим цилин-
дрическим образцом из фторопласта ( ε = 2 08, ,  
tg ,δ = 0 001 ) различного радиуса показал, что при 
радиусе отверстия связи r0 3= мм внесение ци-
линдрических образцов небольшого диаметра  
( rd = −0 5 1, мм) приводит лишь к некоторому 
расширению общего пика характеристики, 
при достижении радиуса образцов значений  
rd = −1 5 2, мм наблюдается заметное расщепление 
пика, однако при этом сильно падает уровень ко-
эффициента передачи, что не может не сказаться 
на точности оценки параметров исследуемых 
образцов на практике. Так для рассмотренной 
модели максимум передаточной характеристики 
для образцов радиусов rd = 0 5, мм и rd =1 0, мм 
коэффициент передачи s21  на частотах максиму-
мов пиков составлял 0,36–0,40, при rd =1 5, мм – 
0,167, а при rd = 3 0, мм – уже всего 0,016.

Естественно, что для материалов с большей 
проницаемостью четкое раздвоение пиков про-
исходит при меньших диаметрах образца. Однако 
при этом и снижение уровня сигнала на выходе 
также будет более заметным.

На рис. 3 показаны графики зависимости 
значений резонансных частот колебаний типа 
H011 в рассмотренных связанных биконических 
резонаторах от диэлектрической проницаемости 
вносимого образца для двух значений радиуса 
отверстия связи r0 3= мм (сплошная линия) и 
r0 5= мм (пунктир). 

Общий характер поведения указанных кри-
вых идентичен, влияние степени связи приводит 
лишь к некоторому изменению значений резо-

электронная техника и приборы
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нансных частот (на 0,1%). Зависимость частоты 
резонатора с исследуемым образцом при изме-
нении проницаемости в 2 – 3 раза носит прак-
тически линейный характер, при изменении же 
в более широких пределах (1 – 9) нарушение ли-
нейности характеристики не превышает 0,2%.

Рис. 3. Зависимость резонансных частот  
связанных БКР: 1 – f1, r0 3= мм; 2 – f2, r0 3= мм;  

3 – f1, r0 5= мм; 4 – f2, r0 5= мм

Еще более высокую степень линейности 
имеет зависимость разности частот соответству-
ющих двух пиков от проницаемости образца. На 
рис. 4 показаны данные зависимости для рассма-
триваемых резонаторов с отверстиями связи ра-
диусами 3 и 5 мм.

Рис. 4. Зависимость разности частот связанных  
колебаний БКР: 1 – r0=3 мм; 2 – r0=5 мм

Характерно, что обе кривые практиче-
ски совпадают, т.е. влияние величины связи 
практически не сказывается на крутизне харак-
теристики, а, следовательно, чувствительности 
и точности измерений. Расхождения наблюда-
ются лишь при малых значениях проницаемости 
( ε < 2 ), в этом случае увеличение связи приводит 
к некоторому уменьшению наклона и чувстви-
тельности измерительной установки. 

При определении диэлектрических потерь 
(tg δ) точность измерений напрямую связана с 
точностью определения добротности резона-
тора, что является достаточно сложной задачей 
как для больших ее значений, так и особенно, 

если добротность слишком мала, в этом случае 
ее определение становится практически невоз-
можным. 

На рис. 5 показаны зависимости доброт-
ностей колебаний рассматриваемых связанных 
биконических резонаторов от tgδ для отверстий 
связи радиусами 3 мм (сплошная линия) и 5 мм 
(пунктир), диэлектрическая проницаемость об-
разца, как и ранее, была 2,08, радиус 2,5 мм. 
В  случае большой связи ( r0 5= мм) добротность 
обоих колебаний сохраняется одинаковой при 
внесении образцов с tg ,δ < 0 01  и определяется 
только потерями в стенках резонаторов

Рис. 5. Зависимость добротности колебаний типа 
H 011 связанных биконических резонаторов от tgδ:

1 – f1, r0 3= мм; 2 – f1, r0 5= мм;

3 – f2, r0 3= мм; 4 – f2, r0 3= мм

В случае использования связанных резона-
торов величину потерь можно приближенно оце-
нивать по соотношению амплитуд пиков связан-
ных колебаний нагруженного и ненагруженного 
резонаторов, при этом в значительной мере отпа-
дает необходимость в определении добротности. 
На рис. 6 показаны зависимости амплитуд пи-
ков частотной характеристики рассматриваемых 
связанных БКР для отверстий связи радиусов  
3 мм (рис. 6, а) и 5 мм (рис. 6, б).

На рис. 7 показаны графики зависимости 
отношения t t1 2/  амплитуд пиков частотной 
характеристики связанных БКР от tgδ. 

Из графиков видно, что зависимость силь-
нее выражена для малых значений tg ,δ < 0 01 .  
При больших зачениях tgδ зависимость стано-
вится более плавной, амплитуда пика становится 
малой и стремится к нулю. Даже при достаточно 
большом отверстим связи ( r0 5= мм) амплитуды 
пиков, в отличие от значений добротности, за-
метно отличаются друг от друга при tg ,δ < 0 01 . 
Таким образом, можно ожидать, что отношение 
амплитуд связанных колебаний в качестве из-
мерительного параметра позволяет более точно 
по сравнению с добротностью оценивать малые 
уровни потерь.

Увеличение степени связи резонаторов при-
водит к возрастанию абсолютного значения ам-
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плитуд резонансных пиков, для рассмотренных 
отверстий связи амплитуды пиков отличаются 
практически на порядок, и некоторому увеличе-
нию крутизны графиков на начальном участке  
( tg ,δ < 0 01 ), что в свою очередь позволяет упрос
тить и повысить точность измерения tg δ для ди
электриков с малыми потерями. 

а

б

Рис. 6. Зависимость коэффициента передачи  
на резонансных частотах связанных БКР от tgδ  

для r0 3= мм (а) и r0 5= мм (б): 1 – f1; 2 – f2

Рис. 7. Зависимость отношения коэффициентов  
передачи от tgδ для: 1 – r0 3= мм; 2 – r0 5= мм

4. ВЛИЯНИЕ ВНЕШНИХ  
И КОНСТРУКТИВНЫХ ФАКТОРОВ  

НА ПАРАМЕТРЫ РЕЗОНАТОРОВ

Влияние различных факторов окружающей 
среды (влажность, температура), погрешности при 
изготовлении и связанные с ними конструктивные 
отклонения реальных параметров резонаторов от 

расчетных приводят к изменению резонансных 
частот и добротности резонансных систем. В этой 
связи была проведена оценка количественного и 
качественного вклада, вносимого вышеперечис-
ленными факторами, а также их влияния на точ-
ность и достоверность измерений.

С этой целью был проведен численный ана-
лиз рассмотренной системы двух связанных 
БКР с отверстием связи радиусом r0 = 5 мм. При 
этом резонансные частоты составляли 9,5679 и 
9,5732  ГГц, частотный интервал между ними  – 
5,3  МГц, добротности колебаний составляли 
~11900. 

Расчеты показали, что проводимость сте-
нок резонаторов сказывается лишь на значении 
добротности колебаний, при этом резонансные 
частоты остаются практически неизменными. 
Так замена меди (σ = ⋅58 106 См/м) на алюминий 
(σ = ⋅38 106 См/м) приводит лишь к незначитель-
ному снижению добротностей связанных резо-
наторов до 10600.

Незначительные изменения степени связи 
приводят лишь к небольшому уходу резонансных 
частот связанных резонаторов при сохранении 
частотного интервала между ними. Так увеличе-
ние радиуса отверстия связи между резонаторами 
на 0,05 мм (1%) приводит к возрастанию частот 
связанных БКР на 2,6 МГц (~0,027%) при этом 
разность частот сохраняется практически неиз-
менной 5,4 МГц. 

Еще меньший вклад вносят малые изме-
нения величины связи с внешним трактом. 
Изменение отверстий связи с питающим вол-
новодом на 0,1 мм (~2,6%) приводит к увеличе-
нию резонансных частот связанных резонаторов 
лишь на 1,8 МГц (~0,019%) при сохранении раз-
ности частот между ними в 5,3 МГц. 

Практически не сказывается на параметрах 
связанных резонаторов небольшие изменения 
радиуса торцевых отверстий, при увеличении 
радиуса которых на 0,05 мм (1%) наблюдается 
лишь незначительный сдвиг частот на 1,4 МГц 
(~0,014%) при полном сохранении вида частот-
ной характеристики.

К более заметным изменениям приводят от-
клонения значений угла при вершине конуса и 
радиуса биконических резонаторов в максималь-
ном сечении. Отличие угла при вершине конуса 
от заданного на 0,3° (1%) приводит к измене-
нию частот связанных резонаторов на 26,3 МГц 
(~0,27%) при практически неизменной разности 
5,2 МГц. Уменьшение же максимального ради-
уса резонатора всего на 0,05 мм (0,2%) приво-
дит к увеличению частот на 20,5 МГц (0,21%). 
При возрастании же максимального радиуса на 
0,25 мм (1%) частоты связанных резонаторов 
частоты рассмотренных резонаторов изменя-
ются неравномерно, на 188 МГц (~2%)  и 17 МГц 
(~0,18%) соответственно, частотный интервал 
при этом также уменьшается до 4,6 МГц (~13%). 
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Что касается влияния геометрических раз-
меров и местоположения образца на точность 
определения параметров диэлектриков, то от-
клонение радиуса  образца из фторопласта  
( ε = 2 08, )  на 1% (0,02 мм) приводит к изменению 
резонансных частот на всего 0,2 МГц (0,002%). 
Примерно к такому же результату приводит сме-
щение данного образца на 0,2 мм относительно 
оси резонатора. Другими словами, влияние этих 
факторов несущественно.

ВЫВОДЫ

Система связанных биконических резона-
торов обладает определенными практическими 
преимуществами, обусловливающими перспек-
тивы их применения в измерительной технике, 
в частности, для контроля и определения пара-
метров диэлектрических материалов. В первую 
очередь это связано с особенностями самих би-
конических резонаторов, обладающих высокой 
добротностью, разреженным спектром и нали-
чием запредельных участков, облегчающих раз-
мещение исследуемых образцов в объеме резо
натора.  

Применение системы двух связанных ре-
зонаторов позволяет несколько повысить точ-
ность и однозначность измерений. Это связано 
с тем, что измерение проницаемости диэлек-
трического образца можно проводить не только 
по абсолютному значению частоты, как в случае 
одиночного резонатора, но и по разности частот 
колебаний связанных резонаторов. В этом случае 
один из резонаторов выступает в роли опорного 
(эталонного), что позволяет как минимизиро-
вать влияние различных внешних факторов, та-
ких как температура и влажность окружающей 
среды, нестабильность работы измерительной 
аппаратуры, так и проводить оценку параметров 
исследуемых диэлектриков в режиме реального 
времени.

В случае использования связанных резо-
наторов приближенную оценку значения tgδ  
можно получить по соотношению амплитуд пи-
ков связанных колебаний нагруженного и нена-
груженного резонаторов, при этом в значитель-
ной мере отпадает необходимость в достаточно 
трудоемкой и неоднозначной процедуре опреде-
ления добротности.

К недостаткам рассмотренной системы сле-
дует отнести достаточно узкий диапазон пере-
стройки частоты резонаторов и резкое падение 
амплитуд пиков частотной характеристики при 
сильной расстройке резонаторов. Увеличение 
степени связи резонаторов позволяет несколько 
расширить диапазон измерений, однако это со-
провождается падением нагруженной доброт-
ности резонаторов, что не может не сказаться на 
точности измерений.

Исходя из вышесказанного, система связан-
ных биконических резонаторов не достаточно 
эффективна для определения параметров ди

электриков с большими потерями, однако, бла-
годаря соответствующему выбору степени связи 
и геометрических размеров образца, может быть 
успешно использована для контроля параметров 
малопотерных диэлектриков с небольшими и 
средними значениями проницаемости ( ε <10 ).
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УДК 621.317
Дослідження можливості застосування зв’язаних бі-

конічних резонаторів для визначення параметрів діелек-
тричних матеріалів / О. О. Дробахін, Д. Ю. Салтиков // 
Прикладна радіоелектроніка: наук.-техн. журнал. – 
2014. – Том 13. – № 4. – С. 64–70.

У статті розглянуто систему зв’язаних біконіч-
них резонаторів як датчик для контролю параметрів 
діелектриків. За допомогою чисельного моделю-
вання показано, що зв’язані резонатори мають дея-
кі переваги порівняно з поодинокими. Визначення 
діелектричної проникності може здійснюватися не 
за абсолютним значенням частоти, а за різницею 

частот коливань зв’язаних резонаторів, що дозволяє 
як мінімізувати вплив різноманітних зовнішніх фак-
торів, так і проводити вимірювання в режимі реаль-
ного часу. Наближена оцінка значень tg d може бути 
отримана за співвідношенням амплітуд піків коли-
вань зв’язаних резонаторів з досліджуваним зразком 
і без нього.

Ключові слова: біконічний резонатор, резонансна 
частота, добротність, діелектрична проникність

Іл. 07. Бібліогр.: 17 найм.

UDC 621.317
Investigation of the possibility of applying coupled bi-

conical resonators for determining the parameters of dielec-
tric materials / O. O. Drobakhin, D. Yu. Saltykov // Ap-
plied Radio Electronics: Sci. Journ. — 2014. — Vol. 13. 
— № 1. — P. 64–70.

The article considers a system of coupled biconi-
cal resonators as a sensor for monitoring the parameters 
of dielectrics. By using numerical simulation it is shown 
that the coupled resonators have some advantages over a 
single one. Determination of dielectric permittivity can 
be performed by the estimation of the difference of the 
oscillation frequencies of coupled resonators. This ap-
proach allows to minimize the influence of various ex-
ternal factors and perform measurements in real time. 
Approximate estimation of tg d can be obtained by the es-
timation of the ratio of peak amplitudes of coupled reso-
nators with the test sample and without it.

Keywords: biconical cavity resonator, resonant fre-
quency, Q-factor, dielectric permittivity 

Fig. 07. Ref.: 17 items.
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МИКРОВОЛНОВАЯ ТЕХНИКА И ТЕХНОЛОГИИ

УДК 532.616

МЕДИЦИНСКИЕ АСПЕКТЫ воздействиЯ ЭЛЕКТРОМАГНИТНОГО 
излучения на биологические СИСТЕМЫ И объекты:  
ОТ МАТЕМАТИЧЕСКОГО МОДЕЛИРОВАНИЯ К ЭКСПЕРИМЕНТУ

С. Г. Галстян, И. Г. Перова, Г. И. Чурюмов

В настоящей работе проведен анализ экспериментальных и теоретических исследований воздей-
ствия электромагнитного излучения на биологические системы и объекты живой природы. Рас-
сматриваются особенности и специфика теплового (мощность излучения более 10 Вт) и нетеплово-
го (информационного) (мощность излучения менее 1 Вт) применения электромагнитной энергии  
в лечебных целях. Приводятся варианты построения математических моделей электромагнитного 
поля и биологических систем на основе самосогласованных систем дифференциальных уравнений 
в частных производных для электромагнитного поля (уравнения Максвелла, волновое уравнение) и 
уравнения теплопроводности. Получила дальнейшее развитие математическая модель противобак-
териального иммунного ответа с учетом действия внешнего электромагнитного поля. Рассмотрено 
применение связанных дифференциальных уравнений первого порядка для моделирования про-
цесса воздействия электромагнитного поля на фазовые биологические объекты крови.

Ключевые слова: электромагнитное поле, биологическая система, математическая модель, тепловое 
воздействие, информационное воздействие, микроволновая диагностика.

Введение

Результаты воздействия электромагнитного 
излучения (ЭМИ) на объекты и среды биологи-
ческой природы и последствия такого воздей-
ствия имеют широкое практическое применение 
[см., напр., 1–3]. Актуальность данных вопро-
сов не вызывает сомнений, так как востребована 
всем прогрессом развития новых методов диа-
гностики и лечения различных заболеваний [4]. 

В основе воздействия ЭМИ на биологичес
кие системы лежит эффект преобразования 
энергии электромагнитного поля (ЭМП) в дру-
гие виды энергий, в частности, в тепловую (те-
пловое воздействие) [1, 4], а также стимулиро-
вание жизнедеятельности организмов внешним 
ЭМИ и установления закономерностей электро-
магнитной связи между организмами (нетепло-
вое или информационное воздействие) [1, 5, 6]. 
Это открывает новые возможности в биологии 
[7] (квантовая биология [8]), медицине [9] (кван-
товая медицина [10]), биофизике, сельском хо-
зяйстве и других областях науки. 

Рассматривая влияние ЭМИ на биологичес
кие системы, в частности, на организм человека, 
следует отметить, что условия распространения 
и характер взаимодействия ЭМП с биологичес
кими объектами существенно меняются в зави-
симости от частоты и интенсивности излучения 
[11]. 

На рис. 1 схематично представлены задей-
ствованные частоты ЭМИ для различных тера-
певтических применений из полного спектра 
электромагнитных колебаний. Следует отме-
тить, что в выбранных для применения диапа-
зонах частот задействованы лишь отдельные 
частоты, применение которых согласовано с 

Международной комиссией по радиочастотам 
для промышленного, бытового и медицинского 
применений. 

Анализ воздействия ЭМИ на биологические 
системы можно охарактеризовать как тепловое 
(или высокоэнергетическое действие) и инфор-
мационное (низкоэнергетическое действие). 
В случае высокоэнергетического действия ЭМИ 
(с интенсивностью поля более 100 В/м или мощ-
ности излучения более 10 Вт) начинают заметно 
проявляться тепловые эффекты, благодаря про-
цессу преобразования электромагнитной энер-
гии во внутреннюю энергию объектов различной 
биологической структуры, что вызывает повыше-
ние их температуры. Это позволяет использовать 
электромагнитную энергию в терапевтических 
целях для нагревания пораженных тканей (длин-
новолновая, коротковолновая и СВЧ диатермия 
или микроволновая терапия [4]) и лечения он-
кологических заболеваний (гипертермия [12]). 
В этом случае речь идет о применении свойства 
поглощения электромагнитной энергии в живых 
тканях для контролируемого и временного повы-
шения температуры тела, отдельного органа или 
части органа, поражённого патологическим про-
цессом, свыше 39 °C до 42 °С. 

В работах [4, 12] осуществлен обзор приме-
нения существующих методов термической тера-
пии в медицине (диатермия и гипертермия), воз-
можных биологических эффектов от теплового 
воздействия ЭМИ различной длины волны, схем 
и конструкций аппаратуры для практической ре-
ализации такого воздействия. 

В последнее время методы гипертермии эф-
фективно и широко применяются в онкологии. 
В частности, в [13] рассматривается современ-
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ное состояние проблемы применения гипертер-
мии в клинической онкологии. Отмечаются по-
зитивные результаты применения гипертермии 
на основании экспериментальных работ и ис-
следований европейских ученых. В работе рас-
сматриваются позитивные аспекты применения 
гипертермии. При температуре 39–41 ° С в тка-
нях организма активируется микроциркуляция, 
усиливаются питание и метаболизм клеток и тка-
ней, ускоряется проводимость в периферических 
нервах, снижается тонус мышц. Также в [13] от-
мечена реактивация хронического воспаления, 
которое становится острым, что инициирует 
процессы самовосстановления в организме, в 
частности, восстановление нормальных иммун-
ных реакций.

В случае использования ЭМИ низкой интен-
сивности (с интенсивностью поля менее 10 В/м и 
мощностью менее 1 Вт) имеет место особый про-
цесс взаимодействия ЭМП с биологическими 
средами и объектами, который протекает без за-
метного увеличения средней кинетической энер-
гии составляющих их молекул (объектов). Такое 
воздействие ЭМП на биологические среды и объ-
екты (например, отдельные клетки) в литературе 
определяется как специфическое или информа-
ционное действие, которое имеет явно выражен-
ную биологическую эффективность и вызывает 
изменение функционального состояния физио-
логической системы на клеточном и молеку-
лярном уровнях [1, 3, 5–10]. В его основе лежит 
гипотеза о резонансном взаимодействии ЭМИ 

КВЧ диапазона с биологическими системами, 
сопровождающими механизм обмена энергией 
между ЭМП и биологическими системами с раз-
личной молекулярной организацией внутренней 
структуры. С другой стороны, не менее важным 
моментом информационного воздействия на 
биологические объекты является учет модуляци-
онно-временных параметров воздействующего 
ЭМИ, что позволяет рассматривать такой про-
цесс как передачу информации между ЭМП и 
биологической системой (среда и ее дискретные 
объекты) или внутри самой системы (между от-
дельными объектами системы) [1, 3]. В этом про-
цессе для повышения стимулирующего фактора 
от воздействия ЭМИ следует определить зависи-
мость биологической эффективности излучения 
КВЧ диапазона от его интенсивности и частоты, 
подбирая экспериментально для каждого кон-
кретного случая «амплитудные» и «частотные» 
окна, вид и форму модулирующего сигнала для 
управления процессами, протекающими в био-
логической системе [11, 14].

Достаточно подробно вопросы информа-
ционного воздействия ЭМИ КВЧ диапазона на 
живые организмы исследовались в работах, вы-
полненных в НИИ «Исток» (г. Фрязино) под руко-
водством акад. Девяткова Н.Д. Данные результаты 
являются наиболее фундаментальными и состав-
ляют основу современных разработок в этом на-
правлении. Так, в работе [3] отмечается, что энер-
гия квантов КВЧ диапазона, с одной стороны, 
меньше кинетической энергии теплового движе-

Рис. 1. Схема использования спектра электромагнитных колебаний в медицинских целях
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ния атомов и молекул, приходящуюся на одну сте-
пень свободы E kTT = , где k = ⋅ −− −1 3810 23 1, дж К
постоянная Больцмана, T K= −293 15,  комнат-
ная температура по шкале Кельвина, а с другой – 
много меньше энергии даже слабых водородных 
связей в живых организмах. Отсутствие повреж-
дающего действия на организм в совокупности с 
большой информативной емкостью может благо-
приятствовать использованию рассматриваемых 
диапазонов волн живыми организмами для связи 
и управления при невысоком уровне мощности 
управляющих сигналов.

На рис. 2 представлена структурная схема 
одной из типичных лабораторных установок для 
воздействия ЭМИ на живые организмы [3].

Рис. 2. Схематическое изображение установки для 
воздействия ЭМ излучения на живые организмы [3]: 

1 – блок питания; 2 – лампа обратной волны;  
3 – ослабитель; 4 – измерительная линия;  
5 – волномер; 6, 8 – детекторные головки;  

7 – стрелочный прибор; 9 – измеритель мощности  
падающего излучения; 10 – электромотор,  

вращающий и перемешивающий среду  
(в некоторых экспериментах с микроорганизмами); 

11, 16 – рупоры; 12, 15 – корректирующие линзы;  
13 – трансформатор; 14 – объект; 17 – термисторная 

головка; 18 – измеритель мощности  
проходящего излучения

Особо следует отметить исследования, на-
правленные на изучение влияния физических 
полей и, в частности, ЭМИ на кровь и ее фор-
менные образования (эритроциты, лейкоциты, 
тромбоциты). Так, в работе [15] рассматривается 
роль КВЧ излучения в повышении биологичес
кой активности крови, что приводит к улуч-
шению неврологического состояния больных, 
уменьшению агрегативности тромбоцитов и ак-
тивизации антиоксидантной системы при облу-
чении крови на длине волны 7,1 мм. 

В экспериментальной работе [16] описыва-
ются электрические и магнитные свойства фор-
менных элементов крови одного вида – эритро-
цитов. На основе кулоновского взаимодействия 
представлены приближенные модели электро-
статического взаимодействия эритроцитов в 
кровотоке, которое возникает между двумя заря-

женными частицами, а также описывается при-
ближенная модель магнитного взаимодействия 
эритроцитов в кровотоке и гигроскопические эф-
фекты, возникающие при движении эритроцитов.

Изучение воздействия ЭМИ и парамагнитных 
частиц на эритроциты проводились в работе [17], 
в которой представлена экспериментальная 
установка для облучения эритроцитов ЭМИ с 
плотностью мощности 0,6 мВт/см2 и частотой 
418 МГц (рис. 3). 

Рис. 3. Система для электромагнитной экспозиции:  
1 – источник питания; 2 – генератор СВЧ;  

3 – устройство согласования; 4 – измеритель  
СВЧ мощности; 5 – СВЧ резонатор; 6 – исследуемый 
образец; 7 –измеритель прошедшей СВЧ мощности

Вопросы влияния низкоинтенсивного ЭМИ 
КВЧ диапазона на процессы микроциркуляции 
крови у человека и животных (крыс), а также 
возможные механизмы этого влияния подробно 
рассмотрены в [25, 28]. Практический интерес к 
полученным результатам важен и состоит в том, 
что кровь объединяет и связывает между собой 
многие органы, обеспечивающие жизнедеятель-
ность организма человека. Исследования си-
стемы крови, которая включает непосредственно 
кровь, органы кроветворения и кроверазруше-
ния, связана с успехами, полученными на моле-
кулярном уровне, в области фундаментальной 
иммунологии, гематологии, биологии и био-
физики. Учет воздействия низкоинтенсивного 
ЭМИ КВЧ диапазона на систему крови и пони-
мание механизма такого действия на форменные 
ее элементы позволяет по-новому подойти к те-
рапии ряда заболеваний системы крови, а также 
многих других заболеваний. 

Необходимо отметить, что существующая 
практика исследования воздействия ЭМИ КВЧ 
диапазона на различные биологические си-
стемы и объекты живой природы применяет, в 
основном, эмпирический метод исследования. 
Учитывая сложность и неоднозначность изуча
емых явлений и процессов, протекающих при 
взаимодействии ЭМИ с биологическими систе-
мами, возникает необходимость в более углуб
ленных теоретических исследованиях и, в част-
ности, применение математических моделей и 
моделирования для описания и изучения био-
физических процессов, происходящих на раз-
личных уровнях организации живого организма. 
Объединение теории и экспериментальных ис-
следований позволяет получать объективные и 
достоверные результаты, из которых путем обоб-
щения можно устанавливать общие закономер-
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ности взаимодействия ЭМП с биологическими 
системами и объектами, подтверждать или опро-
вергать основные положения выдвинутых ранее 
гипотез и концепций. Такой подход также служит 
основой для постановки и ускорения новых кли-
нических исследований, разработки и внедрения 
в медицинскую практику серии новых приборов 
и аппаратов для диагностики и терапии различ-
ных заболеваний. На этом пути существует ряд 
ограничений, связанных с развитием и примене-
нием экспериментальных методов исследования. 
В частности, одной из таких экспериментальных 
проблем является существующий ограниченный 
доступ к использованию частотного диапазона, а 
также довольно небольшой выбор вакуумных и 
твердотельных приборов СВЧ, которые обеспе-
чили бы необходимый уровень выходной мощ-
ности в указанных областях частотного спектра 
и необходимую стабильность частоты генера-
ции. Необходимо отметить важность параметра 
стабильности частоты, так как от его величины 
зависит уровень неконтролируемой модуляции 
несущей частоты и возможные закономерности 
ее изменения. Все это усиливает позиции и роль 
метода математического моделирования как 
мощного инструмента теоретического исследо-
вания биофизических процессов, происходящих 
на различных уровнях организации биологи-
ческих систем при их взаимодействии с ЭМИ с 
прогнозируемыми законами изменения ампли-
туды и частоты.

В работах [18, 19] отмечаются важность при-
менения математических методов и моделей, 
использования вычислительного эксперимента 
как инструмента для изучения биологии клетки, 
автоволновых процессов, которые возбуждаются 
в сильно нелинейных биологических средах 
и математического моделирования простран-
ственной организации макромолекул, макро-
молекулярных комплексов и внутриклеточных 
структур, а также различных биохимических ре-
акций, происходящих в организме человека. 

При построении математических моделей 
воздействия ЭМИ на биологические системы, 
как показано в работах [20-23], следует исходить 
из особенностей выбора и использования мате-
матического аппарата для описания биологичес
ких процессов и реакций. Для этого необходимо 
понимание и оценка биологической проблемы, 
адекватного математического представления и 
формализации принципиально важных биоло-
гических явлений, а также биологической ин-
терпретации полученных медико-биологических 
результатов моделирования. Одним из удачных 
таких примеров является подход к разработке 
математических моделей в иммунологии, пред-
ложенный акад. Марчуком Г.И. и подробно 
представленный в монографии [23]. При этом 
иммунная система человека рассматривается как 
своеобразный барьер, препятствующий размно-
жению и поражению организма человека раз-

личными патогенными микроорганизмами или 
антигенами (вирусами, бактериями, грибками) 
и таким образом защищающий организм от раз-
рушающего воздействия внешних факторов. 
В качестве основной разновидности иммунитета 
рассматривается гуморальный иммунитет (за-
щитные функции выполняют молекулы, нахо-
дящиеся в плазме крови), связанный с борьбой 
организма с патогенными антигенами путем вы-
работки антител, специфичных к заболеванию. 
В этом случае, как показано в [23], процесс обра-
зования антител связан с работой трех типов кле-
ток: макрофага, В-лимфоцита и Т-лимфоцита. 
Главной клеткой, подающей антиген лимфоци-
там, является макрофаг. Антигены V, встречаясь 
с макрофагами М, поглощаются ими, перера-
батываются, после чего макрофаги формируют 
набор из антигенных детерминант на своей по-
верхности. Схематическое изображение данного 
процесса представлено на рис. 4.

Рис. 4. Формирование набора антигенных  
детерминант на поверхности макрофага

Макрофаги М подают этот набор В-лим
фоцитам, в результате чего происходит связыва-
ние антигенных детерминант с поверхностными 
рецепторами В-лимфоцитов иммуноглобулино-
вой природы. Данный механизм представлен на 
рис. 5.

Рис. 5. Презентирование макрофагами детерминант 
В-лимфоциту

В присутствии Тн – помощника, активи-
рованного антигеном происходит стимуляция 
В-лимфоцита, который начинает делиться и 
дифференцироваться в сторону плазматических 
клеток, как показано на рис. 6.

а                                                          б

Рис. 6. Схема процесса стимуляции В-лимфоцита (a) 
и схема каскадного процесса делений и образования 

клона плазматических клеток (б)
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Такой каскадный процесс образования клона 
плазматических клеток длится от нескольких ча-
сов до нескольких дней. 

Рассмотренная физиологическая модель 
механизма иммунной реакции организма и вы-
работка антител, специфичных к заболеванию, 
позволяет представить модель противобактери-
ального иммунного ответа  в виде системы свя-
занных дифференциальных уравнений первого 
порядка с запаздывающим аргументом [23]:

1.	 Уравнение баланса для числа бактерий 

	 dV
F V

dt
( )= β - γ .	 (1)

2.	 Уравнение баланса для плазматических 
клеток

	 c
dC

m V t F t C C
dt

*( ) ( ) ( ) ( )= ξ α - τ - τ - m - .	 (2)

3.	 Уравнение для антител

	 F f
dF

C V F
dt

( )= ρ - m + ηγ .	 (3)

4.	 Уравнение для характеристики состоя-
ния пораженного органа

	 m
dm

V m
dt

= σ - m ,	 (4)

где V t( ) - концентрация патогенных размножа-
ющихся антигенов; C t( ) - концентрация плазма-
тических клеток;  F t( ) - концентрация антител; 
m t( ) - относительная характеристика поражен-
ного органа; β− коэффициент размножения ан-
тигенов; γ − коэффициент, определяющий ве-
роятность нейтрализации антигена антителами 
при встрече с ним; m M M= − ′1 ; M -  характе-
ристика здорового органа (масса или площадь); 

′ −M соответствующая характеристика здоровой 
части пораженного органа; ξ( )m −функция, ха-
рактеризующая работоспособность иммуно-
логических органов в зависимости от тяжести 
болезни; α − коэффициент, учитывающий веро-
ятность встречи антиген–антитело, возбуждение 
каскадной реакции и число образующихся новых 
клеток; µc − коэффициент, равный обратной ве-
личине их времени жизни;  ρF − скорость произ-
водства антител одной плазматической клеткой; 
µ f − коэффициент, обратно пропорциональный 
времени распада антител; η− количество анти-
тел, которое требуется для нейтрализации одного 
антигена; σ− константа, которая характеризует 
заболевание; µm − коэффициент, характеризую-
щий обратную величину периода восстановле-
ния органа в е раз. 

В качестве начальных условий для решения 
исходной системы уравнений (1) – (4) при t t= 0  
исходим из предположения, что V t( ) = 0  при t t< 0 ,  
т.е. до момента заражения при t t= 0  вирусы в ор-
ганизме отсутствовали. Тогда, окончательно на-
чальные условия имеют вид

	 V t V( )0 0= ; C t C( )0 0= ; F t F( )0 0= ; m t m( )0 0= .	 (5)

Представленная система нелинейных диф-
ференциальных уравнений (1) – (4) с начальными 
условиями (5) представляет простейшую матема-
тическую модель заболевания. Использование 
созданной математической модели дает возмож-
ность понять особенности механизма поражения 
и построить оптимальный алгоритм лечения раз-
личных инфекционных заболеваний (например, 
вирусного гепатита С, деструктивной пневмонии 
и гриппозной инфекции [23]). 

В настоящей статье на основе обобщения 
результатов построения физических и физио-
логических моделей различных заболеваний ор-
ганизма человека развивается подход к постро-
ению математических моделей, описывающих 
эволюционный цикл изменений, происходящих 
в организме человека при воздействии разно
образных внешних факторов на макро- и микро-
уровнях строения материи, включая  воздействие 
патогенных микроорганизмов и ЭМИ различной 
интенсивности и частоты (СВЧ и КВЧ диапа-
зоны). 

Постановка задачи воздействия 
электромагнитного излучения 

Рассмотрим общую постановку задачи воз-
действия ЭМИ на биологические системы и объ-
екты. Обобщение практического опыта много-
летних эмпирических исследований позволило 
определить основные схемы, реализующие ме-
ханизм электромагнитного воздействия (рис. 7). 
В зависимости от частоты и интенсивности ЭМП 
и особенностей биологического объекта (раз-
мера, формы и состояния) применяются раз-
личные схемы возбуждения ЭМП для получения 
оптимального его распределения. Это могут быть 
излучатели (антенны) в виде аппликаторов, ко-
торые накладываются на тело человека или рас-
полагаются вблизи него (рис. 7, а). Места рас-
положения таких излучателей и их количество 
рассчитываются таким образом, чтобы создавать 
максимум интенсивности ЭМП в месте располо-
жения очага заболевания внутри или на поверх-
ности тела человека. Такие схемы применяются 
при термическом варианте для терапевтического 
применения (различные виды диатермии [4]) и 
лечения некоторых видов онкологических за-
болеваний (гипертермия [12]). В этом случае 
частоты ЭМИ соответствуют десяткам и сотням 
МГц, а их выбор зависит от глубины расположе-
ния очага заболевания. С ростом частоты ЭМП 
(до 10 ГГц) и его интенсивности (мощность бо-
лее 10 Вт) целесообразно использовать резона-
торные системы, в которых формируется поле с 
заданным распределением (рис. 7, б). 

В КВЧ и терагерцовом диапазонах ввиду 
малости геометрические размеров волноведущих 
структур применяется открытый способ облу-
чения биологических систем с помощью специ-
альных типов излучателей (рупорные антенны) 
(рис. 7, в). В этом случае в качестве исследуемых 
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образцов могут рассматриваться либо отдельные 
части и органы тела человека или отдельные био-
логические объекты (клетки живой материи или 
различные патогенные микроорганизмы). 

1 – излучатели ЭМП; 2 – кожный покров;  
3 – жировой слой; 4 – мышечный слой;  

5 – костные образования

а

1 – источник питания; 2 – генератор СВЧ;  
3 – устройство согласования; 4 – СВЧ резонатор;  

5 – измеритель прошедшей СВЧ мощности

б

1 – источник питания; 2 – генератор СВЧ;  
3 – устройство согласования; 4 – СВЧ излучатель;  

5 – исследуемый образец; 6 – измеритель  
прошедшей СВЧ мощности

в

Рис. 7. Схемы воздействия ЭМИ  
на биологические системы

Анализ представленных схем показывает, 
что для адекватного понимания биологической 
проблемы и математического описания при-
роды биологического воздействия ЭМИ следует 
решить две основные задачи. С одной стороны, 
рассматривается электродинамическая задача 
возбуждения ЭМП с выбирается требуемое рас-
пределение поля [26], а с другой – непосред-
ственно биологическая среда и ее представление 
на макро- или микроуровнях с определением со-
ответствующих электрофизических и биофизи-
ческих параметров [27].  

Математические модели  
электромагнитного поля

Для воздействия ЭМИ на биологические си-
стемы и объекты используется широкий диапа-
зон длин волн: от акустических до волн радио и 
СВЧ диапазонов и далее до КВЧ и терагерцового 
диапазонов (рис. 1). Основными параметрами 
ЭМВ, которая распространяется в вакууме,  явля-
ются длина волны λ  и ее частота f . При распро-
странении ЭМВ в произвольной среде данные 
параметры связаны между собой соотношением

	 λ
ε µ ε µ ε µ

=
⋅

=
⋅

1

0 0f r t r t

c

f r t r t( , ) ( , ) ( , ) ( , )
� � � � ,	 (6)

где c = −
1

0 0ε µ
скорость света; ε

π0

910
36

= −
−

ди-

электрическая постоянная вакуума (ф/м); 
µ π0

74 10= ⋅ −− магнитная постоянная вакуума 
(Гн/м); ε( , )

�
r t  и µ( , )

�
r t −  относительные диэлек-

трическая и магнитная проницаемости.
Для определения распределения напряжен-

ностей ЭМП в биологической среде со слож-
ной макроструктурой следует воспользоваться 
полной системой уравнений Максвелла, кото-
рая может быть представлена в виде уравнений 
Максвелла для вихревого ЭМП:

	 ∇× −
∂
∂

=
� �

� � �
H r t

D r t
t

J( , )
( , )

стор ,	 (7)

	 ∇× = −
∂
∂

� �
� �

E r t
B r t

t
( , )

( , )
	 (8)

и материальных уравнений для среды:

	
� � � � �

D r t r t E r t( , ) ( , ) ( , )= ⋅ ⋅ε ε0 ,	 (9)

	
� � � � �

B r t r t H r t( , ) ( , ) ( , )= ⋅ ⋅µ µ0 ,	 (10)

где 
� �

E r t( , ) - напряженность электрического поля 

(В/м); 
� �

H r t( , ) - напряженность магнитного поля 

(А/м); 
� �

D r t( , ) - индукция электрического поля  

(К/м2); 
� �

B r t( , ) - индукция магнитного поля (В/м2);  �
J стор - плотность стороннего тока (А/м2).

Решение системы уравнений (7) – (10) сле-
дует проводить при соответствующих гранич-
ных и начальных условиях. В полной постановке 
данная задача не имеет аналитического решения 
и требует применения сеточного конечно-раз-
ностного метода (например, метода конечных 
разностей [30, 31]). Результатом такого решения 
является определение распределения интенсив-
ности суммарного ЭМП (без разделения на воз-
можные виды колебания) в виде количествен-

ного значения напряженностей 
� �

E r t( , )   и  
� �

H r t( , ) .  
Среди более простых подходов к модели-

рованию ЭМП в свободном пространстве, про-
извольной среде или в электродинамической 
структуре (резонаторе) является решение волно-
вых уравнений для электрической и магнитной 
компонент поля

МИКРОВОЛНОВАЯ ТЕХНИКА И ТЕХНОЛОГИИ
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	 ∆
� �

E k E+ =0
2 0 ,	 (11)

	 ∆
� �

H k H+ =0
2 0 ,	 (12)

где k
c

r t r t0 = ⋅ ⋅ −
ω

ε µ( , ) ( , )
� �

 постоянная распро-

странения в биологической среде; ω π= −2 f кру-
говая частота.

Характер решения уравнений (11) и (12) за-
висит от параметров электродинамической си-
стемы и сложности ее граничных условий, а 
также электрофизических параметров самой 
среды распространения (биологической си-
стемы).  

Математические модели  
биологических систем

Разработка математических моделей био-
логических систем представляет собой сложную 
биофизическую задачу, для решения которой 
следует обобщить богатый практический опыт, 
новые научные идеи и знания в области инфор-
матики, биологии, биофизики и медицины, а за-
тем представить их в виде, удобном для матема-
тического описания. 

Для выбора параметров, характеризующих 
электрические свойства тканей живых организ-
мов (кожный покров, жировая ткань, мышцы, 
кровь, печень, кости и т.п.), воспользуемся ре-
зультатами исследований поведения относитель-
ной диэлектрической проницаемости ε  и удель-
ной электропроводности σ  для разных частот 
[32–34]. 

Количественные значения даных парамет
ров для разных частот ЭМП представлены в та-
блице.

Рассмотрим особенности построения мате-
матических моделей биологических систем для 
разных случаев воздействия ЭМИ.

Случай теплового воздействия ЭМП. 
Рассмотрение теплового действия ЭМИ прово-
дится на макроуровне. Эффективность преоб-
разования электромагнитной энергии в тепло-

вую и нагрев биологических тканей зависит от 
электрофизических и физиологических параме-
тров ткани, а также от внутренних особенностей 
ее строения с учетом патологических изменений, 
вызванных заболеванием. Для определения вну-
тренней структуры ткани с очагом заболевания 
следует воспользоваться возможностями томо-
графического исследования для построения 2-D 
и/или 3-D изображений области ее поражения. 
В результате определяются границы патологи-
ческого поражения, что позволяет корректно за-
дать граничные условия для решения электроди-
намической задачи нахождения распределения 

напряженностей 
� �

E r t( , )  и 
� �

H r t( , )  ЭМП и реше-
ния уравнения теплопроводности для определе-
ния температуры нагрева ткани. 

Решение электродинамической задачи за-
висит от сложности граничных условий иссле-
дуемой области ткани и проводится с использо-
ванием одной из математических моделей ЭМП, 
т.е. численное или аналитическое решения урав-
нений (6) – (9) или (10) и (11) позволяет полу-

чить распределение электрического поля 
� �

E r( )  в 
исследуемой области для разных моментов вре-
мени.

Для получения уравнения теплопроводно-
сти воспользуемся законом сохранения количе-
ства тепла, вылеляемом в исследуемой области 
поражения. Наличие изображения ткани дает 
возможность установить взаимосвязь между 
количеством поглощенной электромагнитной 
энергии и механизмами охлаждения ткани за 
счет теплопроводности различных ее областей, 
кровообращения и т.п. Для определения зависи-
мости между энергией и скоростью изменения во 
времени температуры на единицу объема облуча-
емой ткани рассмотрим выражение

d T
dt c

P P P P
( )

( )
∆

= ⋅ + − −
1

то погл т к ,             (13)

где Pто -  мощность метаболического теплообра-
зования (Вт/кг); Pпогл -  мощность, поглощенная 

Таблица

Некоторые электрические свойства тканей человека и животных на различных частотах

Частота 
поля

Кожа
Жировая 

ткань
Мышцы Кровь Кость

Головной 
мозг

Костный 
мозг

f ε σ ·10-3 ε σ ε σ ε σ ε σ ε σ ε 
10 Гц 1·107 1,04
100 Гц 15·104 8·105 1,12 6,03
1 кГц 5·104 0,47 1,3·105 1,25 6,03 1,43
10 кГц 2·104 5,5·104 1,32 2,9·103 6,81
100 к Гц 1·104 4,76 2,7·103 6,81 1,49
1 МГц 2·103 5,41 2,0·103 7,15 1,79
10 МГц 6,26 2,0·102 11,1 2,67
100 МГц 12,0 0,83 73,5 8,7 74,5 12,2 5,13 82 7,5
1 ГГц 45,0 10,5 4,6 0,91 54,0 12,1 63,0 12,5 8,0 0,5 6,0
10 ГГц 35,5 87,0 3,6 4,77 29,0 76,9 45,0 115,2 6,6 7,7 5,8
24 ГГц 23,0 3,4 14,1 32,0 263,2 6,3 14,1
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в тканях (Вт/кг); Pт -  мощность, рассеиваемая за 
счет теплопроводности (Вт/кг); Pк -  мощность, 
отводимая системой кровообращения (Вт/кг); 
A0 -  удельная теплоемкость ткани (Дж/кг град)); 
∆t t t= − −( )0  разность между текущей темпе-
ратурой ткани t  и исходной ее температурой до 
начала нагревания t0  (комнатная температура). 

Для определения мощности метаболичес
кого теплообразования воспользуемся выраже-
нием [4]:
	 P P T

то = ⋅0 1 1( , )∆ ,	 (14)

где P0 - начальная мощность метаболического 
теплообразования (Вт/кг).

Мощность, поглощаемая тканью при воз-
действии внешнего ЭМП, равна 

	 P E rпогл = ⋅
σ
ρ

( )
� 2

,	 (15)

где σ−  удельная проводимость ткани в задан-
ном объеме (См/м); ρ− плотность ткани (кг/м3); 
E r( )
�

- среднеквадратичное значение напряжен-
ности электрического поля в объеме ткани (В/м).

Отводится тепло от тканей за счет явления 
теплопроводности и наличия кровообращения в 
исследуемой области. Мощность, отводимая за 
счет теплопроводности ткани, равна

	 P TT
т = ⋅

λ
ρ

∆ ,	 (16)

где λt − удельная теплопроводность ткани  
(Вт/(м град)). 

Полагая, что кровь поступает в исследуемую 
область с температурой tк0 , а покидает область 
с температурой tк , то для мощности, отводимой 
за счет кровообращения, можно воспользоваться 
выражением, полученным в [4]:

	 P
k v c

Tк
к к

к
к=

⋅ ⋅
⋅

ρ
∆ ,	 (17)

где ∆t t tк к к= − 0 ; cк − удельная теплоемкость 
крови; ρк − объемная плотность крови, кг/м3; 
vк - скорость тока крови; k = −0 698, постоянная 
величина.

Таким образом, для известных формы и тка-
невого состава исследуемой области организма 
с учетом физических и тепловых характеристик 
тканей проводится самосогласованное решение 
прямой электродинамической задачи и задачи 
теплопроводности. Результатом решения данной 
задачи является определение температурного 
поля T r( )

�
 в тканях исследуемой области. 

Случай информационного (нетеплового или 
специфического) воздействия ЭМП. Снижение 
интенсивности ЭМИ до уровня, когда плотность 
мощности не превышает 10 мВт/см2, вызывает 
уменьшение тепловой нагрузки на биологичес
кие ткани. В результате температура в облучае-
мых тканях практически не изменяется (нагре-
вание облучаемых объектов соответствует долям 
градуса) [1]. С другой стороны, при воздействии 

ЭМП такой интенсивности КВЧ диапазона в ор-
ганизме наблюдаются проявления «биологиче-
ских эффектов», которые рассматриваются как 
специфическое воздействие (по определению 
акад. Девяткова Н.Д. [6]) с явно выраженным 
пороговым эффектом при плотности мощности 
Pпор =  10-4 Вт/см2. Идея применения ЭМИ КВЧ 
диапазона в своей основе сводится к его исполь-
зованию в целях передачи информации (или 
управляющих сигналов) между клетками внутри 
живых организмов [1, 3, 5–7, 14]. В этом случае 
клетки живого организма рассматриваются не 
только как объекты воздействия ЭМП, но и как 
активные элементы организма, формирующие 
отклик организма человека (тепловое излуче-
ние) на действие внешнего ЭМП КВЧ диапа-
зона. Полагая, что плотность мощности излуче-
ния живого организма в КВЧ диапазоне равна  
Pт =  10-18–10-19 Вт/см2, т.е. P Pпор т>>  подтверж-
дает эффективность воздействия внешнего ЭМИ 
на биологические объекты [35]. Указанный факт 
дополняется ярко выраженной частотной зави-
симостью биологического отклика и проявле-
нием резонансного эффекта. По совокупности 
экспериментально обнаруженных закономер-
ностей взаимодействия низкоинтенсивного 
ЭМИ КВЧ диапазона с биологической системой 
можно рассматривать как нетепловое воздей-
ствие. В этом случае основное внимание следует 
уделять модуляционно-временным параметрам 
и форме сигналов, воздействующим на биологи-
ческие объекты живого организма, т.е. полагая, 
что воздействующее ЭМП представляется в виде 
обобщенной функции

	 U t U t t t( ) ( ) cos ( )= ⋅ +[ ]⋅ +[ ]1 α ω ϕ ,             (18)

где u  и ω− средние постоянные значения ам-
плитуды и частоты ЭМП; α( )t  и ϕ( )t − функции, 
определяющие законы изменения частоты и фазы 
поля и являющиеся медленно меняющимися по 
сравнению с cos( )wt  [36]. Как видно, наиболее 
перспективными сигналами для применения в 
качестве воздействующего неионизирующего 
ЭМИ низкой интенсивности являются частотно-
модулированные колебания с программируемым 
законом модуляции. Применение таких сигна-
лов требует использования высокостабильных 
по частоте электромагнитных колебаний и при-
менения соответствующих источников таких ко-
лебаний. Существенным недостатком современ-
ных экспериментальных методов исследования 
воздействия ЭМИ КВЧ диапазона является не 
учет рассмотрения и влияния нестабильности ча-
стоты излучения генераторов СВЧ на биофизи-
ческие процессы и по сути сводится к примене-
нию сигналов со случайным поведением частоты 
(фазы). Несмотря на накопленный колоссаль-
ный экспериментальный опыт по воздействию 
низкоинтенсивного ЭМИ различных частот и 
амплитуд, сейчас невозможно дать однозначный 
ответ о законах модуляции основного колебания 
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с точки зрения получения прогнозируемого по-
ведения биологического объекта. В этом плане 
роль математических методов и моделирования 
для создания общей теории прогнозирования 
эффектов воздействия и отклика биологического 
объекта (клетки) становится определяющей. 
Рассматривая клетку как самостоятельный био-
логический объект, как показано в [35], следует 
исследовать амплитудно-частотные характери-
стики ЭМП, генерируемого здоровыми клет-
ками организма. Это позволит сравнить ЭМП 
разных клеток (как здоровых, так и больных) и 
при необходимости проводить коррекцию ЭМИ 
больных клеток с помощью внешнего КВЧ из-
лучения, подбирая нужный закон модуляции 
его амплитуды и частоты (фазы). В таком случае 
проводится синхронизация работы сложной ко-
лебательной системы, в качестве которой рас-
сматривается живой организм как совокупность 
огромного числа клеток. Для математического 
представления таких сложных систем целесоо-
бразно использовать систему связанных обыкно-
венных дифференциальных уравнений, в кото-
рой формализован и определен характер связей 
между отдельными составляющими их биологи-
ческими объектами (клетками).

Моделирование воздействия ЭМИ 
на биологические объекты

Существуют различные подходы к матема-
тическому моделированию воздействия ЭМИ 
на биологические системы и объекты [19–24]. 
Одним из таких подходов может служить стиму-
ляция иммунной системы организма внешним 
низкоинтенсивным ЭМИ КВЧ диапазона. В ка-
честве математической модели такого процесса 
можно рассматривать дальнейшее развитие ма-
тематической модели противобактериального 
иммунного ответа в виде системы обыкновенных 
дифференциальных уравнений (1) – (4) и на-
чальных условий (5) с учетом влияния дополни-
тельных факторов в виде ЭМИ [23] . 

На рис. 8 показано схематическое изображе-
ние иммунной системы человека с учетом дей-
ствия внешнего фактора в виде ЭМИ с фиксиро-
ванной амплитудой и частотой. 

Рис. 8. Схематическое изображение  
иммунной системы человека

Простейшую математическую модель ин-
фекционного заболевания, описывающую из-
менения в организме человека с учетом действия 
разнообразных внешних факторов, включая воз-
действие патогенных микроорганизмов и низко-
интенсивного ЭМИ КВЧ диапазона с заданными 
значениями амплитуды Em  и частоты w  можно 
представить в виде:

V m
dV

F V E V
dt

( ) ( , )= β - γ + α w ⋅ ;               (19)

c C m
dC

m V t F t C C E C
dt

*( ) ( ) ( ) ( ) ( , )= ξ α - τ - τ - m - + α w ⋅ ;(20)

F f F m
dF

C V F E F
dt

( ) ( , )= ρ - m + ηγ + α w ;       (21)

m m m
dm

V m E m
dt

( , )= σ - m + α w ⋅ .              (22)

В качестве начальных условий решения 
данной системы обыкновенных дифференци-
альных уравнений используем выражения (5). 
Коэффициенты aV, aC, aF  и am  в правой части 
системы (19) – (22) являются функциями ам-
плитуды Em  и частоты w . Физический смысл 
данных коэффициентов и аналитическое пред-
ставление их функциональных зависимостей для 
количественного определения значений требуют 
отдельного, более подробного и глубокого изуче-
ния. Система уравнений формируется отдельно 
для каждого заболевания с учетом характера про-
никновения антигенов в организм человека и 
действия ЭМИ. 

Рассмотренная математическая модель мо-
жет быть использована как для моделирования и 
поиска путей разрушения специфических анти-
генов, так и для стимуляции иммунной системы 
человека. 

Для концептуального изучения влияния 
ЭМИ СВЧ и КВЧ диапазонов различной интен-
сивности на кровь и ее форменные объекты (1 
– эритроциты, 2 – лейкоциты, 3 – тромбоциты) 
рассмотрим общий алгоритм построения детер-
минированной математической модели такого 
процесса на микро- и макроуровнях. Рассмотрим 
феноменологическую модель системы кровоо-
бращения человека, которая схематично пред-
ставлена на рис. 9. 

Как видно, кровь в процессе циркуляции в 
теле человека взаимодействует с другими орга-
нами (взаимодействие на макроуровне, рис. 9, а). 
С другой стороны, объекты крови обладают элек-
трическим зарядом, реализуя электромагнитный 
механизм взаимодействия (взаимодействие на 
микроуровне, рис. 9, б). В зависимости от по-
ставленной цели такое взаимодействие может 
быть определяющим, а может являться второсте-
пенным. Степень связи определяется коэффици-
ентами связи на макро- Dij  и микро- Cij  уровнях, 
где i M=1 2 3, , ,..., об  – текущий индекс, характе-
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ризующий номер форменногообъекта крови, 
включая патогенные микроорганизмы (вирусы, 
бактерии, грибки); j M=1 2 3, , ,..., ор  – текущий 
индекс, характеризующий номер органа, с кото-
рым взаимодействует кровь. 

В результате воздействия ЭМИ на кровь и ее 
объекты (N1, N2, N3, ..., NMоб

), а также последую-
щее взаимодействие объектов крови с другими 
органами приводит к изменению как общего 
количества объектов крови, так и их размеров и 
формы. Для определения динамики изменения 
числа объектов крови для каждого объекта рас-
сматривается система связанных обыкновенных 
дифференциальных уравнений, для которой ре-
шается задача Коши. В начальный момент вре-
мени при t t= 0  задается исходное (начальное) 
количество объектов крови и рассматривается 
их эволюция с учетом фактора внешнего воздей-
ствия. Окончательно, система связанных обык-
новенных дифференциальных уравнений для 
форменных элементов и возможных патогенных 
микроорганизмов крови имеет вид: 

dN

dt
C N C N D N

dN

dt
C N

j j
j

M

x x j
j

M

j j

1
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(23)

В системе уравнений (23)  
вводится дополнительное 
уравнение для x – объекта 
крови. Под данным объектом 
понимается внешний объект 
крови (вирус, микроб, бакте-
рия), наличие которого тре-
бует проведения терапевтиче-
ских действий. 

В качестве коэффици-
ентов связи Dij  и Cij  рассма-
триваются сложные функции 
многих переменных, включая 
и параметры ЭМИ (амплитуду 
и частоту ЭМП). Определение 
коэффициентов связи в виде 
аналитической зависимости 
представляет собой сложную 
задачу, требующую отдель-
ного рассмотрения.

Решением системы урав-
нений (23) являются времен-
ные зависимости числа объ-
ектов крови. Динамика их 

изменения позволяет прогнозировать достиже-
ние положительного терапевтического эффекта.

Для исследования изменений размеров и 
формы объектов крови как следствие внешнего 
электромагнитного воздействия следует исполь-
зовать дополнительно математические модели 
самих объектов крови (например, модель эри-
троцита [43] и т.д.).

Заключение

Представлен подробный анализ воздействия 
ЭМИ широкого диапазона частот и интенсив-
ностей на биологические системы и объекты. 
Проведенный анализ фундаментальных лите-
ратурных источников показал проблемы, кото-
рые сопутствуют экспериментальным методам 
исследования влияния ЭМИ на биологические 
объекты. Показана и обоснована необходимость 
в математическом моделировании процессов 
воздействия ЭМИ различной интенсивности 
на биологические системы и объекты с учетом 
их представления на макро- и микроуровнях. 
Показаны алгоритмы построения математи-
ческих моделей различных заболеваний с уче-
том внешнего электромагнитного воздействия. 
Получила дальнейшее развитие математическая 
модель инфекционного заболевания, учитыва-
ющая воздействие на организм человека различ-
ных внешних факторов и особенности реакции 
иммунной системы. 

Рассмотрены современные математические 
модели крови. На основе проделанных иссле-
дований была предложена концепция построе-
ния математической модели крови, отражающей 
эволюционный цикл изменений, происходящий 
в организме человека при воздействии внешних 
факторов различной природы (естественных, 

Рис. 9. Схематическое изображение кровеносной  
системы человека на макро- (а) и микро- (б) уровнях

а

б
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электромагнитных, клинических). Предложена 
базовая феноменологическая модель крове-
носной системы и получена математическая 
ее модель, описывающая поведение крови как 
активной системы на микро- и макроуровнях 
при условии внешнего электромагнитного воз-
действия. Применение данной математической 
модели позволит количественно определить эво-
люцию объектов крови в процессе воздействия 
ЭМИ и спрогнозировать последствия такого воз-
действия.
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У даній роботі проведено аналіз експерименталь-
них і теоретичних досліджень впливу електромагніт-
ного випромінювання на біологічні системи та об’єкти 
живої природи. Розглядаються особливості і специфіка 
теплового (потужність випромінювання понад 10 Вт) 
і нетеплового (інформаційного) (потужність випромі-
нювання менше 1 Вт) застосування електромагнітної 
енергії в лікувальних цілях. Наводяться варіанти по-
будови математичних моделей електромагнітного поля 
і біологічних систем на основі самоузгоджених систем 
диференціальних рівнянь у частинних похідних для 
електромагнітного поля (рівняння Максвелла, хви-
льове рівняння) і рівняння теплопровідності. Набула 
подальшого розвитку математична модель протибакте-
ріальної імунної відповіді з урахуванням дії зовнішньо-
го електромагнітного поля. Розглянуто застосування 
пов’язаних диференціальних рівнянь першого порядку 
для моделювання процесу впливу електромагнітного 
поля на фазові біологічні об’єкти крові.

Ключові слова: електромагнітне поле, біологічна 
система, математична модель, тепловий вплив, інфор-
маційний вплив, мікрохвильова діагностика.
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The paper analyzes experimental and theoretical stud-
ies of the impact of electromagnetic radiation on biological 
systems and living nature objects. Peculiarities and specific-
ity of thermal (over 10 W radiation power) and nonthermal 
(information) (less than 10 W radiation power) applica-
tions of electromagnetic energy in therapeutic goals are 
considered. Variants of constructing mathematical models 
of electromagnetic field and biological systems on the basis 
of self-consistent systems of differential equations in partial 
derivatives for electromagnetic field (Maxwell equations, 
wave equation) and thermal conduction equation are given. 
The paper extends the mathematical model of antibacterial 
immune response with due account of the action of the ex-
ternal electromagnetic field.
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ВВЕДЕНИЕ

Трап-детекторы оптического излучения яв-
ляются детекторами, позволяющими проводить 
абсолютные измерения мощности оптического 
излучения. Квантовая эффективность трап-
детекторов приближается к 100%. Впервые трап-
детектор был предложен и описан Залевским 
и Дудой в 1983 году [1]. Эта модель состоит из 
четырех расположенных последовательно фото-
диодов и выпускается промышленно под назва-
нием QED-100. Данная модель была запатен-
тована Дудой в 1985 году [2]. Луч оптического 
источника, попадая на поверхности фотодиодов, 
частично поглощается, а оставшаяся энергия 
луча отражается. Отражаясь от каждого фотоди-
ода в трап-детекторе, луч попадает на последу-
ющий фотодиод и, отразившись от последнего 
в цепочке фотодиода, направляется на преды-
дущий фотодиод, таким образом возвращаясь в 
систему фотодиодов. Токи от всех фотодиодов 
суммируются. В [3] показана более экономичная 
модель трап-детектора QED-100, предложенного 
Залевским и Дудой в 1983 году, состоящая из трех 
фотодиодов. 

Благодаря многократному попаданию луча 
на фоточувствительные поверхности фотодио-
дов внутри трап-детектора, практически все оп-
тическое излучение поглощается, следовательно, 
уменьшаются потери, связанные с отражением 
излучения от поверхности фотодиодов в струк-
туре детектора и увеличивается значение внеш-
ней квантовой эффективности. Уменьшение 
потерь, вызванных отражением излучения, зна-
чительно улучшает линейность спектральной 
чувствительности трап-детектора по сравнению 
с отдельными фотодиодами [4-7].

Трап-детекторы оптического излучения яв-
ляются высокоточными датчиками оптического 
излучения, но при этом результат измерений 
существенно зависит от различных факторов, 
например, от точности юстировки измеритель-
ной установки: угла вхождения луча в детектор, 
взаимного расположения фотодиодов внутри 

детектора. Также в значительной мере результат 
измерений может зависеть от чувствительности 
фотодиодов детектора и от таких внешних фак-
торов, как фоновое освещение и его неравномер-
ность.

Целью данной работы является эксперимен-
тальное исследование и численное моделирова-
ние зависимости фототока трап-детекторов от 
поляризации входного излучения и влияния на 
данную зависимость условий проведения изме-
рений.

1. ВЫБОР МОДЕЛЕЙ ТРАП-ДЕТЕКТОРОВ

Для уменьшения потерь, связанных с отра-
жением излучения в рассмотренных выше фо-
тодетекторах, предлагается новая модель трап-
детектора [3, 8, 9], представленная на рис.  1, 
которая обеспечивает б льшее число переотра-
жений луча в структуре детектора. Ближайшим 
существующим аналогом новой модели является 
3-диодный трап-детектор QED-100 [3]. 

Рис. 1. Новая модель трап-детектора  
на базе трех фотодиодов

В предлагаемой новой конфигурации трап-
детектора, построенной из трех фотодиодов 
(рис. 1), луч 4 падает на фотодиод 1 и далее отра-
жается на фотодиоды 2 и 3. Фотодиод 3 отражает 
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луч не обратно на фотодиод 2, как в 3-диодном 
QED-100 и в других известных конфигурациях 
трап-детекторов, а отражает луч на фотодиод  1. 
Луч при этом падает на фотодиод 1 по нормали 
и затем возвращается обратно в систему фото-
диодов, отражаясь от фотодиода 1 на фотодиод 3 
и  далее на фотодиоды 2 и 1. В результате число 
отражений увеличивается с 5 до 7 в схемах из 
трех фотодиодов. Таким образом, в классичес
кой схеме происходит 2N-1 переотражение [7], а 
в  предлагаемой схеме 2N+1 переотражение, где 
N – число фотодиодов в трап-детекторе.

Новая конфигурация трап-детектора явля-
ется поляризационно-зависимой, как и вариант, 
приведенный в [3] (детектор QED-100). Но за 
счет большего числа отражений увеличивается 
значение поглощенной мощности и, следова-
тельно, уменьшается влияние поляризации на 
результат измерений.

В работе исследуется новая конструкция 
трап-детектора, а также детектор, являющийся 
аналогом QED-100, но состоящий из трех диодов, 
который рассматривается как наиболее подоб-
ный новой предлагаемой конструкции. В новой 
конструкции изменен только угол наклона тре-
тьего диода относительно оптической оси детек-
тора, т.е. угол, под которым третий фотодиод рас-
положен относительно падающего на него луча.

2. ЧИСЛЕННАЯ МОДЕЛЬ 
ПОЛЯРИЗАЦИОННОЙ ЗАВИСИМОСТИ 

ТРАП-ДЕТЕКТОРОВ В ИДЕАЛЬНЫХ 
УСЛОВИЯХ

Построена численная модель поляризацион-
ной зависимости трап-детектора для идеальных 
условий измерений, в соответствии с которой 
ток трап-детектора описывается выражением:

	 I
qn
hc

Pi i
i

N

= −( )





−

=
∑ λ

η ρ1 1
1

,                  (1)

где Pi-1 – мощность падающего луча, ρi – коэффи-
циент отражения от поверхности i-го фотодиода;  
h – постоянная Планка; с – скорость света в ва-
кууме; e – элементарный заряд; n – коэффици-
ент преломления воздуха; λ – длина волны излу-
чения, падающего на фотодиод; η – внутренняя 
квантовая эффективность; i – порядковый номер 
отражения оптического луча в трап-детекторе; 
N – количество отражений оптического луча в 
трап-детекторе.

Параметром, зависящим от угла наклона 
плоскости поляризации оптического излучения 
падающего на фотодиоды трап-детектора явля-
ется коэффициент отражения от поверхности 
фотодиода ρi, который определяет величину 
мощности излучения Pi-1, распространяющегося 
внутри трап-детектора.

В соответствии с численной моделью, на 
основании выражения (1), построена поляриза-
ционная зависимость тока трап-детектора при 
идеальных условиях измерений, результаты ко-
торой показаны на рис.  2. Смоделировано пло-

ско-поляризованное оптическое излучение на 
входе трап-детектора и рассчитана зависимость 
фототока на выходе детектора от угла поворота 
плоскости поляризации подаваемого излучения. 
Полученные результаты хорошо соотносятся с 
результатами, представленными в работе [10, 11]. 

Рис. 2. Численная модель зависимости фототоков от 
угла поворота поляризации плоско-поляризованного 
излучения различных конфигураций трап-детекторов

Результат моделирования зависимостей фо-
тотоков от угла поворота плоскости поляризации 
плоско-поляризованного излучения для иссле-
дуемых детекторов и фотодиодов их составляю-
щих, при идеальных условиях измерений, пред-
ставлены на рис. 3 и 4.

Рис. 3. Численная модель зависимости фототоков от 
угла поворота поляризации плоско-поляризованного 

излучения для 3-диодного аналога трап-детектора 
QED100 и составляющих его фотодиодов 

Рис. 4. Численная модель зависимости фототоков от 
угла поворота поляризации плоско-поляризованного 

излучения для нового трап-детектора  
и составляющих его фотодиодов 

приборостроение
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3. ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНЫЕ 
ИССЛЕДОВАНИЯ ТРАП-ДЕТЕКТОРОВ

Проведены экспериментальные исследова-
ния рассматриваемых моделей трап-детекторов, 
в которых измерена их поляризационная зави-
симость. На вход детекторов подавалось плоско-
поляризованное лазерное излучение. При этом 
плоскость поляризации вращалась в плоскости, 
перпендикулярной оптической оси. 

Изображение экспериментальной установки 
представлено на рис.  5. Излучение полупро-
водникового красного лазера направлялось на 
призму Глана, которая выделяла плоскополя-
ризованную волну и далее поступало на полу-
волновую поляризационную пластину, вращая 
которую можно было поворачивать направление 
поляризации плоскополяризованного оптичес
кого излучения. Пройдя полуволновую поляри-
зационную пластину, излучение направлялось 
через лепестковую диафрагму на вход трап-
детектора, состоящего из трех фотодиодов ФД-
24к, в которых были удалены защитные стекла 
для уменьшения потерь мощности на отраже-
нии от них излучения. Электрически фотодиоды 
были соединены параллельно, так, что токи на 
их выходах суммировались. Также была возмож-
ность измерять токи отдельных фотодиодов в со-
ставе трап-детектора.

При проведении эксперимента первый и вто-
рой фотодиоды были установлены неподвижно, а 
третий фотодиод был установлен на поворотном 
столе и поворачивался так, что образовывал с 
первым и вторым фотодиодами либо 3-диодную 
QED100 конфигурацию трап-детектора, либо 
предлагаемую новую конструкцию детектора. 

Рис. 5. Экспериментальная установка  
по исследованию спектральных характеристик 

 трап-детекторов

В конструкции трап-детекторов использова-
лись фотодиоды ФД-24к без стеклянного окна. 
Стеклянные окна были удалены, чтобы устра-
нить отражения от них луча, т.е. все излучение 
попадало на активные поверхности фотодиодов.

Результаты эксперимента приведены на 
рис. 6 и 7. 

Рис. 6. Экспериментально полученные зависимости 
фототоков от угла поворота поляризации  

плоско-поляризованного излучения для 3-диодного 
аналога трап-детектора QED100 и составляющих  

его фотодиодов 

Рис. 7. Экспериментально полученные зависимости 
фототоков от угла поворота поляризации  

плоско-поляризованного излучения  
для новой конфигурации трап-детектора  

и составляющих его фотодиодов 

Графики на рис. 3–4 и рис. 6–7 показы-
вают, что формы кривых поляризационной 
зависимости тока отдельных фотодиодов трап-
детектора полученного экспериментально и чис-
ленно смоделированного, одинаковы.

Но из графиков на рис. 3–4 и рис. 6–7 
видно, что формы кривых поляризационной 
зависимости суммарного тока трап-детекторов 
численной модели и полученные эксперимен-
тально не совпадают. Причина может заклю-
чаться в том, что реальный эксперимент прохо-
дил в неидеальных условиях: влияние фонового и 
локального освещения, погрешности юстировки 
установки, разная чувствительность различных 
фотодиодов, т.е. их внутренняя квантовая эф-
фективность, неравномерность распределения 
чувствительности на поверхности активного 
слоя фотодиодов. Данное предположение было 
проверено путем внесения в численную модель 
трап-детектора условий реального эксперимента.

4. ЧИСЛЕННОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ 
УСЛОВИЙ ПРОВЕДЕНИЯ ЭКСПЕРИМЕНТА 

И СРАВНЕНИЕ ЕЕ С РЕЗУЛЬТАТАМИ 
ЭКСПЕРИМЕНТА

В исходные данные численной модели, ре-
зультаты которой, для идеальных условий, пред-
ставлены на рис. 2–4, были внесены изменения, 
моделирующие реальные условия проведения 
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эксперимента, отличающиеся от идеальных. Это 
такие условия, как неточность юстировки уста-
новки, различный коэффициент поглощения 
фотодиодов, влияние фонового освещения и его 
неравномерность.

Были смоделированы:
– плоскость 1/2 пластины не перпендику-

лярна направлению распространения луча (оп-
тической оси) (коэффициент эллипсоидально-
сти интенсивности излучения при вращении 1/2 
пластины (синусоидальность) равен 0,2;

– коэффициенты поглощения отдельных 
фотодиодов, составляющих трап-детектор, не 
одинаковы: первого фотодиода(ФД-1): Кп1 = 1,3; 
второго фотодиода (ФД-2): Кп2  =  2,7; третьего 
фотодиода (ФД-3): Кп3 = 7,5;

– смоделировано влияние фонового освеще-
ния, заключающееся в том, что при повороте 3-го 
фотодиода относительно оптической оси при из-
менении конфигурации трап-детектора, на 3-й 
фотодиод в каждой конфигурации фоновое из-
лучение падало по-разному (измеряемый луч 3-м 
фотодиодом отражается либо на 2-й фотодиод  
в 3-диодном QED100, либо на первый фотодиод 
в новой конструкции).

Результат моделирования зависимостей фо-
тотоков от угла поворота поляризации плоско-
поляризованного излучения для исследуемых 
детекторов и фотодиодов их составляющих при 
эмуляции неидеальности условий проведения 
эксперимента, представлены на рис. 8 для 3-ди-
одной QED100 конфигурации и на рис. 9 для но-
вого трап-детектора.

Рис. 10 и 11 показывают сравнительные ха-
рактеристики результатов измерения фототоков 
рассматриваемых трап-детекторов при вращении 
плоско-поляризованного излучения для числен-
ной модели неидеальных условий измерений 
(рис. 10) и результаты эксперимента (рис. 11).

ВЫВОДЫ

Численная модель распространения плоско-
поляризованного излучения в трап-детекторе 
позволила, путем подстановки в нее параметров, 
характерных для условий проведения экспери-
мента, воссоздать зависимость фототока от пло-
ско-поляризованного излучения. Полученная 
зависимость совпадает с экспериментальными 
данными.

Моделирование неидеальных условий про-
ведения измерений показало, что даже при не-
значительных отклонениях юстировки уста-

Рис. 8. Численная модель поляризационной  
зависимости фототоков 3-диодного трап-детектора 

QED100 и составляющих его фотодиодов  
при неидеальных условиях эксперимента

Рис. 9. Численная модель поляризационной  
зависимости фототоков новой конфигурации  

трап-детектора и составляющих его фотодиодов  
при неидеальных условиях эксперимента

Рис. 10. Сравнение токов трап-детекторов,  
построенных по численной модели

Рис. 11. Сравнение экспериментально полученных 
токов трап-детекторов

приборостроение
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новки, результаты измерения могут измениться 
в значительной мере. Это необходимо учитывать 
при проведении измерений с трап-детекторами. 
Проблему может частично решить оптико-воло-
конное исполнение измерительной установки на 
базе трап-детектора, т.к. в этом случае юстировка 
несколько упрощается. Но здесь возникает про-
блема, связанная с тем, что с вывода оптического 
волокна излучение не коллимированное, а рас-
ходящееся.
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У роботі наведені результати експериментальних 
досліджень поляризаційної залежності струму 3-діодно-
го аналога трап-детектора QED-100 і нової конструкції 
трап-детектора. Наведено результати чисельного моде-
лювання поляризаційної залежності трап-детекторів за 
ідеальних умов вимірювань і з урахуванням впливу умов 
проведення експерименту та проведено їх порівняння з 
експериментальними даними.

Ключові слова: трап-детектор, поляризація оптич-
ного випромінювання.

Iл.: 11. Бібліогр.: 11 найм.
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Journ. — 2014. — Vol. 13. — № 1. — P. 83–87.

The paper presents the results of experimental stud-
ies of the polarization dependence of a threediode QED
100 trap detector and a new trap detector as well as those 
of numerical modelling of the polarization dependence of 
the trap detectors under ideal measurement conditions and 
considering the influence of experimental conditions. The 
results of numerical modelling are compared with experi-
mental data.

Keywords: trap detector, polarization of optical radia-
tion.
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УДК 621.396

ОПТИМАЛЬНАЯ ОЦЕНКА ЯРКОСТНОЙ ТЕМПЕРАТУРЫ ВНУТРЕННЕГО 
ШУМА И КОЭФФИЦИЕНТА УСИЛЕНИЯ ПРИЕМНИКА 
В ОДНОКАНАЛЬНЫХ СВЧ РАДИОМЕТРАХ

С. С. ЖИЛА

Синтезированы оптимальные и квазиоптимальные алгоритмы оценки яркостной температуры 
внутреннего шума и коэффициента усиления приемника в одноканальных СВЧ радиометрах. Раз-
работана соответствующая структурная схема оптимального измерителя. Получено аналитическое 
выражение ковариационной матрицы предельных ошибок оценок искомых параметров. 

Ключевые слова: оптимизация, яркостная температура внутреннего шума, коэффициент усиления, 
предельные погрешности измерений.

ВВЕДЕНИЕ

СВЧ радиометры – это высокочувствитель-
ные приемники собственного радиотеплового 
излучения объектов исследования в радиодиа-
пазоне. Такие области науки и техники, как ра-
диоастрономия, дистанционное зондирование 
Земли, радиотеплолокация и многие другие не 
обходятся в своих исследованиях без радио-
метрических методов получения информации. 
Существует большое разнообразие структурных 
схем радиометрических устройств, к основным 
из которых относят компенсационные, моду-
ляционные и нулевые. Оптимальный синтез та-
ких радиометров и исследования их предельных 
показателей качества выполнены в [1–3]. При 
решении оптимизационных задач предполага-
лось, что до начала работы выполнены измере-
ния коэффициента усиления K 0  и яркостной 
температуры внутренних шумов приемника Tn

� .  
Эти параметры необходимы для корректной 
интерпретации результатов радиометрических 
измерений – установления взаимно однознач-
ного соответствия между яркостной темпера-
турой исследуемого элемента пространства и 
выходными показаниями радиометрической 
системы [4]. Известны методы оценки K 0  и Tn

� ,  
заключающиеся в поочередном подключении ко 
входу приемника эталонных источников сигна-
лов с точно заданными температурами и изме-
рении соответствующих выходных напряжений. 
Для более точного определения коэффициента 
усиления K 0  величины эталонных температур 
должны значительно отличатся друг от друга. На 
практике используют так называемые “холод-
ные” и “горячие” источники. В результате, вы-
ходные напряжения в одноканальном радиоме-
тре можно представить в виде

	 Y K T Tout cold cold n= +° °
0
2( ); 	 (1)

	 Y K T Tout hot hot n= +° °
0
2( ), 	 (2)

где Tcold
�  – яркостная температура “холодного” 

источника излучения, Thot
�   – яркостная темпе-

ратура “горячего” источника излучения, Yout cold  
– выходное напряжение радиометра при под-

ключении источника с низкой температурой и 
Yout hot   – выходное напряжение радиометра при 
подключении источника с высокой температурой.

Из двух независимых уравнений (1) и (2) па-
раметры Tn

�
 и K 0

2  определяются следующим об-
разом:

	 K
Y Y

T T
out hot out cold

hot cold
0
2 =

−

−° °
;	 (3)

	 T
Y T Y T

Y Yn
out cold hot out hot cold

out hot out cold

°
° °

=
−

−
.	 (4)

Величины Thot
�  и Tcold

�  выбираются из специ
фики решаемой задачи в той или иной области 
науки. Например, в метеорологии [5] радио-
яркостная температура изменяется от 2,7 К до 
300 К, соответственно, температуры эталонных 
источников удовлетворяет границам этого диа-
пазона. В качестве высокотемпературного эта-
лона часто используют газоразрядные лампы и 
высокостабильные генераторы шума. Для со
здания низких температур ко входу радиоме-
тра подключают нагрузку, которая охлаждается 
криогенными жидкостями. При использовании 
радиометрических устройств на летательных ап-
паратах, особенно на беспилотных носителях, 
возникает проблема с обслуживанием эталонных 
источников. Для упрощения технической реа-
лизации измерений в качестве “холодного” ис-
точника используется низкая температура неба 
(TAcold

° ≈ 2 7, K ), а в качестве “горячего” согласо-
ванная волновая нагрузка. 

Оценки антенной температуры в однока-
нальных радиометрах смещены из-за нестабиль-
ности коэффициента усиления и постоянных 
вариаций мощности внутренних шумов. Это 
приводит к ошибочной интерпретации результа-
тов измерений. Для повышения точности оценки 
антенной температуры TA

�
, измерения K 0  и Tn

�
 

должны выполнятся периодически, через интер-
валы времени меньшие, чем время корреляции 
соответствующих вариаций.

Описанный классический подход к оценке 
яркостной температуры внутреннего шума и ко-
эффициента усиления приемника получен из 
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эвристических рассуждений и обобщения ин-
женерного опыта, а не из теории статистических 
решений. Следовательно, актуальной задачей 
является синтез оптимального алгоритма оценки 
неизвестных параметров линейных уравнений 
(1) и (2) по результатам измерений выходных эф-
фектов Yout cold  и Yout hot .

1. ПОСТАНОВКА ЗАДАЧИ

Методом максимального правдоподобия на 
интервале времени ( , )0 t  необходимо дать оп-
тимальную оценку яркостной температуры вну-
тренних шумов Tn

�
 приемника и его коэффици-

ента усиления K 0  при условии, что ко входному 
тракту радиометра периодически подключаются 
источники эталонного сигнала с заданными яр-
костными температурами (Thot

� , Tcold
� ).

2. ИСХОДНЫЕ СООТНОШЕНИЯ

Для решения поставленной задачи необхо-
димо сформировать два независимых уравнения 
наблюдения. Для получения таких уравнений в 
одноканальном радиометре будем использовать 
модулятор, периодически подключающий ко 
входу эталонные источники с заданными тем-
пературами Thot

�  и Tcold
� . Сигналы “горячего” ис-

точника ξhot t( )  и “холодного” источника ξcold t( ) , 
а также внутренний шум приемника η( )t  – белые 
гауссовские шумы с заданными спектральными 

плотностями мощности (СПМ) 
N h0

2
, 

N c0

2
 и 

N n0

2
. Поочередно, с частотой модуляции, сиг-

налы от эталонных источников смешиваются с 
внутренними шумами приемника, усиливаются 
и проходят линейную часть радиометра (ЛЧП) с 
заданной импульсной характеристикой h( )τ .

Уравнение наблюдения, описывающее сиг-
налы на выходе додетекторной части радиометра, 
имеет вид

u t K m t s t m t s t n t n thot cold r( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )= + −[ ] +  +0 1 ,(5)

где s thot ( ) , s tcold ( )  и n t( )  – сигналы ξhot t( ) , ξcold t( )  
и η( )t  прошедшие ЛЧП,

	 m t
t T

T t T
( ) = ≤ <

≤ <




1 0 0 5

0 0 5

, , ;

, , ,
	 (6)

где t  – время наблюдения, n tr ( )  – регуляризи-
рующий шум малой мощности, исключающий 
сингулярности при решении обратных задач.

Запишем статистические характеристики 
уравнения наблюдения и всех его составляющих:

1) рассматриваемые процессы – это вза-
имно-некоррелированные

( s t n thot ( ) ( )1 2 0= , s t n tcold ( ) ( )1 2 0= , 

s t n thot r( ) ( )1 2 0= , s t n tcold r( ) ( )1 2 0= ,

s t s thot cold( ) ( )1 2 0=  n t n tr( ) ( )1 2 0= ) 

гауссовские шумы с нулевым средним 

( s thot ( )1 0= , s tcold ( )1 0= , n t( ) = 0 , n tr ( ) = 0 ). 
Здесь ⋅  – знак статистического усреднения;

2) автокорреляционные функции имеют вид:

	 s t s t N Rhot hot h h( ) ( ) , ( )1 2 00 5= τ ;	 (7)

	 s t s t N Rcold cold c h( ) ( ) , ( )1 2 00 5= τ ;	 (8)

	 n t n t N Rn h( ) ( ) , ( )1 2 00 5= τ ;	 (9)

	 n t n t Nr r r( ) ( ) , ( )1 2 00 5= δ τ ,	 (10)

где 

R R t t h t t h t t dth( ) ( ) ( ) ( )τ = − = − −
−∞

∞

∫1 2 1 3 2 3 3  –

корреляционная функция импульсной характе-
ристики ЛЧП, N r0  – СПМ регуляризирующего 
шума, δ τ( )  – дельта-функция. Предполагается, 
что СПМ регуляризирующей добавки зна-
чительно меньше СПМ эталонных сигналов 
N Nr h0 0<< , N Nr c0 0<<  и внутреннего шума ра-
диометра N Nr n0 0<< . 

Яркостные температуры подключаемых ис-
точников, внутреннего шума и регуляризиру-
ющей добавки связаны с соответствующими 
энергетическими спектрами следующими соот-
ношениями:

N k Th B hot0 = ° , N k Tc B cold0 = ° , N k Tn B n0 = °, N k Tr B r0 = °,(11)

где kB  – постоянная Больцмана.
При решении оптимизационных задач ме-

тодом максимума функционала правдоподобия 
требуется знание корреляционной функции на-
блюдения. Получим ее в следующем виде:

R t k K m t T m t T Tu B hot cold n( , , ) , ( ) ( )τ λ
�
= + −[ ] +



×

° ° °0 5 10
2 2 2

	

	 × + °R k Th B r( ) , ( ).τ δ τ0 5 	 (12)

Используя обобщенную теорему Хинчена-
Винера [6], найдем мгновенную СПМ

G f t R t e d

k K m t T m

u
j f

B hot

( , ) ( , , ),

, ( )

1
2

0
2 20 5 1

� �
λ λτ τπ τ= =

= + −

−

−∞

∞

°

∫

(( )

( ) , .

t T T

K j f k T

cold n

H B r

[ ] +



×

× +

° °

°

2

2
2 0 5� π

  (13)

3. РЕШЕНИЕ ОПТИМИЗАЦИОННОЙ 
ЗАДАЧИ

Решение оптимизационной задачи получим 
методом максимума функционала правдоподо-
бия. Оптимальные алгоритмы оценок парамет

ров 
�
λ λ λ λµ= = = °

1 2 0, ,T Kn  находим из реше-
ния уравнения

	
∂

∂
=

=

ln [ ( ) | ]

^

p u t

true

�
λ

λµ λ λµ µ

0 ,	 (14)

где 
�
λ  – вектор искомых параметров; λµ

^
 и λµ true  – 

оценочное и истинное значения параметров;
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p u t

k u t W t t u t dt dtu

TT

( ) |

exp ( ) ( , , ) ( )

�

� �

λ

λ λ





 =

= ( ) − ∫∫
1
2 1 1 2 2

00
1 22












–   (15)

условная плотность вероятности наблюдения 

u t( )  при фиксированном параметре 
�
λ  (функ-

ционал правдоподобия); W t tu ( , , )1 2

�
λ  – функция, 

обратная корреляционной функции R t tu ( , , )1 2

�
λ , 

которая находится из интегрального уравнения 
обращения

R t t W t t dt t tu u

T

( , , ) ( , , )1 2 2 3 2
0

1 3

� �
λ λ δ∫ = −( ) ;        (16)

k
�
λ( )  – параметр, зависящий от 

�
λ ; 

∂
∂λµ

 – знак 

частной производной по параметру λµ .
Подставив выражение (15) в (14) и вычислив 

производную, получим алгоритм оценки радио-
яркостной температуры внутреннего шума Tn

�  

T
k K T F

T
F

F
T

F

u t dtn
B

hot
T T

cold
T

W

T

hot n cold

°

° + °

= −

− +

∫

° °

2

0
2

2

0∆

∆

∆

∆

( )

°° °+











Tn

F∆
,

            (17)

и коэффициента усиления приемника K 0  в од-
ноканальном СВЧ радиометре

K

k T T

T F
m t u t d

B hot cold

T T
T TW

T

hot n

hot n0

2

0

2

1
=

−( )
×

° °

+
+

° °
° °∫∆

( ) ( )
,

tt

m t u t dt
T F

T T
T TW

T

cold n

cold n

−

− −[ ]













° °
° °

+
+∫

1
1 2

0∆
( ) ( )

,







































1 2/

,(18)

где 

2 2 2
2 2

∆F K j f K j f dfH W=
−∞

∞

∫ � �( ) ( )π π  –      (19)

ширина полосы двухсторонней частотной харак-
теристики ЛЧП радиометра после согласован-
ного и декоррелирующего фильтров;

2 2 2
2 2

∆F K j f K j f dfT T
T T hot nH W

hot n
° °+

° °

−∞

∞

= +∫ � �( ) ( , )π π –(20)

ширина полосы двухсторонней частотной харак-
теристики ЛЧП радиометра после согласован-
ного и декоррелирующего фильтра, настроен-
ного на эталонный сигнал высокой температуры 
Thot
� ;

2 2 2
2 2

∆F K j f K j f dfT T
T T cold nH W

cold n
° °+

° °

−∞

∞

= +∫ � �( ) ( , )π π – (21)

ширина полосы двухсторонней частотной харак-
теристики ЛЧП радиометра после согласован-
ного и декоррелирующего фильтра, настроен-
ного на эталонный сигнал низкой температуры 
Tcold
� ;

� � �
K j f K j f G fW H( ) ( ) ( , )

^
2 2

2 2 2π π λ= − –          (22)

частотная характеристика декоррелирующего 
фильтра;

�

� �

K j f

K j f G f

T T

T T

W

H

hot n

hot n

( , )

( ) ( , ),
^

2

2

2

2 2

π

π λ

° °

° °−

+

+

=

=
 
–              (23)

частотная характеристика декоррелирующего 
фильтра, настроенного на эталонный сигнал вы-
сокой температуры Thot

� ;

�

� �

K j f

K j f G f

T T

T T

W

H

cold n

cold n

( , )

( ) ( , ),
^

2

2

2

2 2

π

π λ

° °

° °−

+

+

=

=
 
–              (24)

частотная характеристика декоррелирующего 
фильтра, настроенного на эталонный сигнал 
низкой температуры Tcold

� ;
u tW ( )  – уравнение наблюдение декоррелирован-
ное в фильтре с частотной характеристикой (22).

Таким образом из алгоритма (17) следуют 
следующие оптимальные операции оценки Tn

� :
– декорреляция уравнения наблюдения 

u tW ( ) ;
– квадратичное детектирование u tW

2 ( ) ;
– усреднение на интервале времени t  и в 

диапазоне частот DF (
1 2

0T F
u t dtW

T

∆
( )∫ );

– нормировка относительно коэффициента 
усиления приемника и преобразование получен-
ной СПМ к яркостной температуре (умножение 
на коэффициент 2 0

2/ k KB );
– компенсация радиояркостной темпера-

туры эталонных источников 

T
F

F
T

F

Fhot
T T

cold
T Thot n cold n° + ° +° ° ° °

+












∆

∆

∆

∆
. 

Данные операции, за исключением декорреля-
ции наблюдения, полностью совпадают с ком-
пенсационным радиометром [1]. Если в процессе 
обработки не использовать декоррелирующий 
фильтр, то получим квазиоптимальный алгоритм 
оценки Tn

�

T
k K T F

T Tu t dtn
B

hot cold

T
° ° °= − +( )∫

2

0
2

2

0∆
( ) .      (25)

В алгоритмах (17) и (25) требуется знание ко-
эффициента усиления K 0 , для оценки которого 
необходимо выполнить следующие оптимальные 
операции:

– сигнал от “горячего” источника декорре-
лировать в фильтре �K j f T TW hot n( , )2π ° °+ , пропу-
стить через квадратичный детектор и усреднить 
на интервале времени определяемое модулирую-
щей функцией m t( )  и в полосе частот ∆F

T Thot n
° °+

;

– сигнал от “холодного” источника декорре-
лировать в фильтре �K j f T TW cold n( , )2π ° °+ , пропу-
стить через квадратичный детектор и усреднить 

приборостроение
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на интервале времени определяемое функцией 
1−[ ]m t( )  и в полосе частот ∆F

T Tcold n
° °+

;

– выполнить вычитание оценок СПМ вну-
треннего шума Tn

�  и температуры эталонного ис-
точника Thot

�  из оценки СПМ внутреннего шума 
Tn
�  и температуры эталонного источника Tcold

� ;
– нормировка результата вычитания относи-

тельно разности температур эталонных источни-

ков 2
1

k T TB hot cold
° °

−
−( )



 и вычисление корня. Если 

и в этом алгоритме не использовать декоррели-
рующий фильтр, то получим квазиоптимальный 
алгоритм оценки K 0 , сходный по своей струк-
туре с модуляционным радиометром [8], реали-
зующий вычитание яркостных температур двух 
эталонных источников

K
k T T

T F T F
m t u t dt m t u t

B hot cold

T0

2

0

2

2

1 1
1

=
−( )

×

× − −[ ]

° °

∫∆ ∆
( ) ( ) ( ) ( )

00

1 2

T

dt∫


































/

..(26)

4. СИНТЕЗ СТРУКТУРНОЙ СХЕМЫ

На рис. 1. показана структурная схема, реа-
лизующая алгоритм оптимального оценивания 
яркостной температуры внутренних шумов (25) 
и коэффициента усиления (26) радиометра. 

Рис. 1. Структурная схема оптимального измерителя 

Tn
�  и K 0  в одноканальных СВЧ радиометрах

Схема на рис. 1 работает следующим образом. 
На вход приемника периодически через управля-
емый переключатель (Controlled Switch) подаются 
сигналы эталонных источников RG hot  и RG cold .  
Генератор модулирующего сигнала (Modulation 
Generator) формирует сигнал m t( ) , управляю-
щий работой переключателя CS. Шумы “горя-
чего” ξhot t( )  и “холодного” источника ξcold t( )  
проходят додетекторную часть приемника с ча-
стотной характеристикой �K  ( j2pf ), где смешива-
ются с внутренними шумами η( )t  и усиливаются 
на величину K 0 . Первая оптимальная операция, 
присущая обоим алгоритмам, – квадратичное 
детектирование колебаний с выхода �K  ( j2pf ). 
Дальнейшая обработка разделяется на два ка-
нала: канал оценки яркостной температуры вну-
тренних шумов и канал оценки коэффициента 
усиления. В первом выполняется интегрирова-
ние, нормировка на величину 2 0

2 1( )k K T FB ∆ −  и 

компенсация яркостных температур опорных 
источников ( )T Thot cold

° °+ . Во втором канале, по-
сле квадратичного детектирования, сигналы 
последовательно проходят синхронный детек-
тор, интегратор и умножаются на коэффициент 

2 1[ ( )]k T F T TB hot cold∆ ° ° −− . Оценка K
^

0

2
 используется 

для формирования оценки Tn
^ �

.

5. ПРЕДЕЛЬНЫЕ ПОГРЕШНОСТИ 
ОЦЕНОК ПАРАМЕТРОВ

Предельные погрешности оценивания K
^

0

2
 и 

Tn
^ �

 получим обращением информационной ма-
трицы Фишера, элементы которой имеют вид

Φµν
µ ν

λ λ

λ

λ δλ
= −

∂

∂







=

2 ln ( ) |

^

P u t

true

�

� �

.             (27)

После дифференцирования по искомым 
параметрам функционала правдоподобия (15), 
вычисления среднего и обращения полученной 
матрицы, находим элементы ковариационной 
матрицы ошибок
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Элементы σ
T Tn n
° °,

2  и σK K0 0

2
,  соответствуют 

предельным дисперсиям (нижним границам) 

ошибок измерений параметров Tn
^ �

 и K
^

0

2
, а 

R R
T K K Tn n
° °=
, ,0 0

 – взаимной ковариации оценок 
параметров. Из анализа выражений (28) и (31) 
следует, что предельные погрешности оценки 
мощности внутренних шумов и коэффициента 
усиления уменьшаются с увеличением времени 
наблюдения, полосы пропускания и разности 

T Thot cold
° °− . Оценки Tn

^ �
 и K

^

0  являются корре-
лированными (выражения (29) и (30)). Степень 
связи оценок искомых параметров уменьшается 
по мере увеличения времени наблюдения, по-
лосы пропускания и разности T Thot cold

° °− .

ВЫВОДЫ

В работе синтезированы оптимальные ал-
горитмы оценки яркостной температуры вну-

Жила С. С. Оптимальная оценка яркостной температуры внутреннего шума и коэффициента усиления приемника ...
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треннего шума и коэффициента усиления при-
емника в одноканальных СВЧ радиометрах. 

Оптимальные операции для оценки Tn
^ �

 повто-
ряют структуру компенсационного радиометра, 

а оценки K
^

0  – модуляционного. Разработана 
структурная схема оптимального алгоритма 

оценки Tn
^ �

 и K
^

0 . Получена ковариационная 
матрица ошибок, на главной диагонали которой 
находятся предельные дисперсии ошибок изме-

рений параметров Tn
^ �

 и K
^

0

2
, а на побочной – вза-

имные ковариации их оценок.
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Оптимальна оцінка яскравісної температури внут
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Синтезовані оптимальні та квазиоптимальні ал-
горитми оцінки яскравісної температури внутрішньо-
го шуму та коефіцієнта підсилення приймача в одно-
канальних НВЧ радіометрах. Розроблена відповідна 
структурна схема оптимального вимірювача. Отрима-
ний аналітичний вираз коваріаційної матриці гранич-
них похибок оцінок шуканих параметрів. 

Ключові слова: оптимізація, яскравісна темпера-
тура внутрішнього шуму, коефіцієнт підсилення, гра-
ничні похибки вимірювань.
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perature and gain of a receiver in singlechannel microwave 
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Optimal and quasioptimal estimation algorithms of the 
internal noise brightness temperature and gain of a receiver 
in singlechannel microwave radiometers are synthesized. 
The corresponding block diagram of an optimal meter is de-
veloped. An analytical expression of the covariance matrix 
of the required parameters estimates limit errors is obtained.
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ПРИМЕНЕНИЕ КОМБИНАЦИИ РАДИОЛОКАЦИОННЫХ И КОНТАКТНЫХ 
ИЗМЕРЕНИЙ ДЛЯ ВЫЧИСЛЕНИЯ СКОРОСТИ И ПРОБУКСОВКИ 
СЕЛЬСКОХОЗЯЙСТВЕННЫХ МАШИН

В. П. Мальцев

Цель описанного в работе датчика – измерение абсолютной скорости и пробуксовки ведущих колес 
сельскохозяйственных агрегатов для оптимизации их работы. Для этого используется комбинация 
контактного и бесконтактного измерителей скорости. В работе были проведены натурные экспери-
менты разработанного комплекса на двух видах почв с вычислением значений истинной скорости 
и коэффициента пробуксовки.

Ключевые слова: радар, контактный датчик, 3D спектр, оптимизация работы, коэффициент пробук-
совки.

ВВЕДЕНИЕ

Измерение скорости подвижных агрегатов 
возможно проводить несколькими способами. 
Контактный способ заключается в измерении 
скорости вращения колес с дальнейшим пере-
счетом в линейную скорость движения агрегата. 
Иной способ — радиолокационный, при ко-
тором датчик непосредственно измеряет ско-
рость относительно подстилающей поверхности. 
Комбинация данных измерений находит приме-
нение в сельском хозяйстве, где одним из путей 
повышения урожайности является обеспечение 
равномерности посевов, опрыскивания и внесе-
ния удобрений, для чего необходимо контроли-
ровать скорость движения агрегата относительно 
подстилающей поверхности [1]. Однако показа-
ния традиционных датчиков скорости контакт-
ного типа Vc , основанных на измерении скоро-
сти вращения колес, отличаются значительной 
погрешностью, связанной с пробуксовкой и про-
седанием колес, которые определяются типом 
почвы, ее структурой и влажностью. Поэтому 
значительный интерес представляет применение 
бесконтактных радиолокационных датчиков, 
основанных, например, на измерении эффекта 
Допплера [2], обеспечивающих измерение абсо-
лютного значения скорости движения VR  с вы-
сокой точностью.

При этом важным показателем оптималь-
ности режима работы сельскохозяйственных 
машин является коэффициент пробуксовки 
K V Vs R c= −1 , знание которого позволяет выби-
рать наиболее экономный режим движения агре-
гата. Использование комбинации контактного и 
радиолокационного датчиков позволяет вычис-
лить коэффициент пробуксовки как относитель-
ную разность показаний.

В связи с этим настоящая работа посвящена 
результатам разработки и предварительных ис-
пытаний комбинированного датчика на основе 
фотооптического датчика скорости контактного 
типа и дистанционного измерителя скорости в 
виде когерентного радара миллиметрового диа-
пазона. 

1. КОНТАКТНЫЙ ДАТЧИК СКОРОСТИ

Контактный датчик скорости (рис. 1, а) 
представляет собой металлический диск 1, рас-
положенный между излучателем 2 и фотоприем-
ником 3, которые закреплены на колесной оси. 
Диск содержит 60 прорезей (рис. 1, б), располо-
женных по внешнему периметру диска через 6°, 
которые модулируют световой поток, а его внеш-
ний вид приведен на рис. 2, а. 

а

б

Рис. 1. Схема дискового модулятора (а)  
и его внешний вид (б)

Фотоприемник, закрепленный неподвижно 
на корпусе агрегата, считывает световые им-
пульсы, которые передается в кабину посред-
ством кабеля и записываются в регистрирующем 
устройстве. На рис. 2, б показано расположение 



94 Прикладная радиоэлектроника, 2014, Том 13, № 1

контактного датчика на тракторе типа ЮМЗ, где 
1 – колесо, 2 – модуляционный диск, 3 – фото-
оптический датчик. 

а

б

Рис. 2. Вид модуляционного диска (а)  
и расположение контактного датчика (б)

Вычисление скорости движения агрегата с 
помощью контактного датчика осуществляется с 
помощью следующего выражения

	 V
D

t Nc = ⋅
⋅
⋅







3 6,

π
∆

, 	 (1)

где D, м – диаметр колеса, Dt, с – период сле-
дования импульсов на выходе фотоприемника,  
N – количество прорезей. Общий вид фотодат-
чика, состоящего из оптоэлектронной пары, 
блока питания и несущей конструкции приведен 
на рис. 3, а, а осциллограмма выходных импуль-
сов при работе датчика на испытательном стенде 
показана на рис. 3, б. 

Для проверки погрешности контактного 
датчика использовался механический стенд, 
который обеспечивал фиксированную ско-
рость вращения диска ≈ 60 об/мин. Это соответ-
ствуют средней скорости движения агрегата (1) 
Vc =17 43,  км/ч, причем для повышения точности 
измерения выходные сигналы усреднялись на 
интервале 0,5 с.

На рис. 4 приведена зависимость измерен-
ной скорости от времени, флуктуации которой 
обусловлены конечным количеством прорезей 
по периметру модуляционного диска и погреш-
ностью их изготовления, тем не менее, как по-
казали проведенные измеренная, среднеквадра-

тичное отклонение (СКО) измерения скорости 
на испытательном стенде не превышает 0,3% .

а

б

Рис. 3. Внешний вид фотодатчика (а),  
осциллограмма выходных импульсов (б)

Рис. 4. Флуктуации скорости движения,  
измеренной контактным датчиком

2. РАДИОЛОКАЦИОННЫЙ ДАТЧИК 
СКОРОСТИ

Для проведения экспериментальных ис-
следований использован датчик скорости, раз-
работанный и изготовленный на основе доп-
плеровского радара [3], работающего в режиме 
непрерывного излучения и собранного по гомо-
динной схеме. В качестве генератора применя-
ется лавинно-пролетный диод (ЛПД) в диапазоне 
8 мм с выходной мощностью ≅ 12 мВ, рупорная 
антенна обеспечивает ширину диаграммы на-
правленности (ДН) 10° по уровню -3 дБ, а при-
нятые сигналы допплеровской частоты после 
усиления в приемном устройстве подаются на 
цифровое регистрирующее устройство, тактовая 
частота которого составляет 32 кГц. 

На рис. 5, а показаны компоненты разрабо-
танного радиолокационного датчика, включая 
портативный блок питания 1, приемо-передаю-

приборостроение
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щее устройство 2 и кронштейн для крепления ра-
дара 3. Радар крепится в носовой части колесного 
тракторного агрегата типа ЮМЗ на высоте ≅1 м 
(рис. 5, б), угол наклона антенны отсчитывается 
от горизонтали и может регулироваться в преде-
лах α=30°, 45° и 60°, причем плоскость поляриза-
ции рупорной антенны может устанавливаться 
вертикально или горизонтально.

а

б
Рис. 5. Общий вид измерительного радара  

с устройством крепления (а): 1 – БП радара,  
2 – приемопередатчик; 3 – крепежное устройство; 

расположение радара на тракторе (б)

Однако в реальной ситуации отраженный 
сигнал представляет собой сложный амплитудно- 
и частотно-модулированный сигнал, текущий 
спектр которого сложным образом перемещается 
в частотно-временной области, типичный при-
мер которого приведен на рис. 6.

Поэтому обработку подобного сигнала есте-
ственно осуществлять в частотно-временной 
плоскости [4] путем вычисления так называ-
емого 3D-спектра в виде последовательности 
кратковременных энергетических спектров в 
моменты времени t t tn n∈ +[ ], τ  на интервале дли-
тельности окна τ  [4]. Подобное представление 
отражает распределение энергии отраженного 
сигнала в плоскости “частота-время” и впервые 
предложено Д. Габором для распознавания рече-
вых сигналов [5].

Рис. 6. 3D-спектр сигнала, отраженного  
от подстилающей поверхности  

при движении транспорта

Для оценки усредненного значения скоро-
сти агрегата на длительности окна τ  вычисляется 
энергетический центр тяжести (ЭЦТ) спектра 
отраженных сигналов в виде отношения первых 
двух моментов кратковременного спектра [4, 6]

V t
d S t

d S t
R n

n

n

( ) = ⋅
( )∫

( )∫

∞

∞

λ
ωω ω

ω ω
α

2
0

0

,

,
cos .            (2)

Приведенная характеристика имеет простой 
физический смысл и описывает временную зави-
симость средней скорости движения транспорта в 
смысле центра тяжести спектральной плотности.

3. КАЛИБРОВКА КОМБИНИРОВАННОГО 
ДАТЧИКА СКОРОСТИ

Так как фактический диаметр колеса агре-
гата D отличается от его размеров в ненагружен-
ном и неподвижном состоянии за счет веса агре-
гата, то использование выражения (1) приводит к 
заметным погрешностям. Поэтому проводилась 
калибровка контактного датчика с помощью ра-
диолокационного датчика, ориентированного на 
эталонный уголковый отражатель параллельно 
подстилающей поверхности (рис. 7, а). 

а

б

Рис. 7. Калибровки контактного датчика скорости

В этом случае радиолокационный дат-
чик обеспечивает точное измерение частоты 
Допплера и, как следствие, прецизионное изме-
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рение скорости движения V fd= ⋅λ 2 , что позво-
ляет уточнить диаметр нагруженного колеса D0 , 
используя выражение

	 D
t N

fd0 7 2
=
∆

, π
λ .	 (3)

Как показали измерения, эффективный диа-
метр нагруженного колеса в данном случае рав-
нялся 149 см, в то время как геометрически из-
меренный диаметр равен 152,8 см. 

С другой стороны, при измерении скорости с 
помощью радара, ось которого расположена на-
клонно к подстилающей поверхности, на выходе 
приемного устройства формируется сложный 
допплеровский сигнал, спектр которого описы-
вается моделью [7] 
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где f Vd 0 02= ( )λ αcos  – значение допплеровской 
скорости для наклонно расположенной антенны 
радара (рис. 7, б), V0  – линейная скорость агре-
гата, a lr h c= 2σ  – параметр шероховатости под-
стилающей поверхности, σh  – среднеквадра-
тичная высота шероховатостей, lc  – интервал 
корреляции шероховатостей, ξ θ= ar a  – отно-
шение параметра шероховатости к ширине диа-
граммы направленности (ДН) антенны. 

В соответствии с моделью (4) средняя частота 
спектра и его ширина зависят от шероховатости 
поверхности, как показано на рис. 8, где приве-
дены примеры спектра отраженных сигналов для 
средней скорости движения агрегата V0=3 м/с, 
угла визирования α =45°, ширине ДН антенны 
θa =10° и параметре шероховатости поверхности 
ar =0,2; 0,5 и 0,8 (кривые 1, 2 и 3 соответственно).

Рис. 8. Спектр сигналов, отраженных  
от подстилающей поверхности

Как видно, отличие центральной частоты 
спектра от истинного значения допплеровской 
частоты (пунктирная линия) может превышать 
10%, причем отклонение всегда направленно в 
сторону низких частот. Указанная погрешность 
выражается через параметры радара и подстила-
ющей поверхности в следующем виде [7]:

	
∆V
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2

5 5

1 5 5
1=

+
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,

,

ξ
ξ

. 	 (5)

На рис. 9 приведена рассчитанная зависи-
мость (5), которая показывает, что погрешность 
монотонно уменьшается с увеличением параме-
тра ξ . 

Рис. 9. Зависимость погрешности  
радиолокационного датчика от параметра ξ

Задаваясь погрешностью измерений 5%, 
нетрудно получить условие ξ ≥ 2 , которое на-
кладывает ограничения на ширину ДН антенны 
θa ra≤ 2  и гарантирует слабую зависимость 
погрешности радиолокационных измерений 
скорости движения агрегата от шероховатости 
подстилающей поверхности. При этом следует 
отметить, что величина погрешности не зависит 
от угла визирования α , что важно при конструи-
ровании радиолокационного датчика. 

Тем не менее, учитывая неопределенность 
в величине коэффициента шероховатости ar , 
при практическом использовании описываемого 
датчика необходимым условием является кали-
бровка радиолокационного датчика по показа-
ниям предварительно откалиброванного кон-
тактного датчика (рис. 7, а).

При этом агрегат двигался по укатанной 
грунтовой дороге без нагрузки, что предпола-
гает отсутствие пробуксовки, причем антенна 
радара ориентирована на подстилающую по-
верхность. Для вычисления истинной скорости 

V f KR d c=
λ

α
2

cos i  вводился поправочный коэф-

фициент Kc , значение которого находится путем 
минимизации функционала 
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где V tc ( )  – показания контактного датчика. 
На рис. 10 приведен пример подобной мини-

мизации функционала (6), где скорости с выхода 
радара (гладкая кривая) и контактного датчика 
(пунктир) практически совпадают рис. 10, а, а 

относительная разность скоростей 
V V

V
R c

c

-
 – по-

казана на рис. 10, б. 
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а

б

Рис. 10. Данные контактного  
и радиолокационного датчиков (а),  

относительная разность скоростей датчиков (б) 

В результате проведенных вычислений зна-
чение коэффициента калибровки оказалось 
равным Kc = 0,98, что обеспечивает совпадение 
данных датчиков со среднеквадратичной по-
грешностью не более 0,8 %. Откалиброванный 
таким образом измерительный комплекс в даль-
нейшем использовался для измерения коэффи-
циента пробуксовки тракторного агрегата с раз-
личными нагрузками и режимами движения и на 
разных почвах.

4. РЕЗУЛЬТАТЫ НАТУРНЫХ 
ЭКСПЕРИМЕНТОВ

При проведении натурных измерений опи-
санный измерительный комплекс устанавли-
вался на тракторный агрегат колесного типа 
ЮМЗ (рис. 5, б), который двигался по грунтовой 
дороге и по полю после уборки урожая. В качес
тве нагрузки при движении по полю использо-
вался культиватор, который приводил к пробук-
совке ведущих колес агрегата. 

На рис. 11, а приведены временные зави-
симости скорости движения трактора с выхода 
контактного датчика (пунктир) и радиолокаци-
онного датчика (сплошная кривая) при движе-
нии агрегата по грунтовой дороге.

Как видно, в условиях твердого дорожного по-
крытия данные контактного и радиолокационного 
датчиков совпадают с графической точностью и  
в пределах аппаратурной погрешности Кпр=0,008,  
а среднеквадратичное значение коэффициента 
пробуксовки составляет K s =0,01 (рис. 11, б).

На рис. 12, а приведены аналогичные дан-
ные, когда агрегат движется по полю после 

уборки урожая. В этом случае наблюдается ста-
бильная пробуксовка колес агрегата (V Vc R> ), 
а среднеквадратичное значение коэффициента 
пробуксовки K s =0,076 (рис. 12, б) заметно пре-
вышает соответствующее значение в предыду-
щем случае и погрешность аппаратурного ком-

плекса δ∆V R c

T

T
dt V V= −∫

1 2

0

.

а

б

Рис. 11. Скорость (а) и коэффициент пробуксовки (б)  
при движении по грунтовой дороге

а

б

Рис. 12. Зависимости скорости (а) и коэффициента 
пробуксовки (б) при движении трактора по полю

Мальцев В. П. Применение комбинации радиолокационных и контактных измерений для вычисления скорости ...
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ

Таким образом, разработанный комбини-
рованный датчик скорости позволяет измерять 
тонкую структуру динамики движения сельско-
хозяйственных машин и, в частности, коэффи-
циент пробуксовки агрегата.

В результате выполненных работ можно сде-
лать следующие выводы:

1.	 Разработан и изготовлен фотооптичес
кий датчик контактного типа для измерения ско-
рости колесного тракторного агрегата.

2.	 Экспериментально проведена калибровка 
контактного и радиолокационного датчиков и 
определены поправочные коэффициенты, необ-
ходимые для точного измерения абсолютной ско-
рости движения и коэффициента пробуксовки.

3.	 Проведены натурные исследования раз-
работанного комбинированного датчика скоро-
сти на двух типах грунтов и показано, что раз-
работанный датчик обеспечивает измерение 
абсолютной скорости движения с погрешностью 
не хуже 0,8%, и коэффициента пробуксовки – 
0,85%, причем основной вклад вносит погреш-
ность измерения радиолокационного датчика.
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УДК 621.396.96

ОБНАРУЖЕНИЕ ПРОСТРАНСТВЕННО-ПРОТЯЖЕННОЙ ЦЕЛИ  
В МОНОИМПУЛЬСНОМ СУММАРНО-РАЗНОСТНОМ ПЕЛЕНГАТОРЕ

А. А. Монаков 

Методом обобщенного отношения правдоподобия решается задача проверки статистической гипо-
тезы о наличии сигнала пространственно-протяженной цели против альтернативы о наблюдении 
сигнала точечной цели. Дан вероятностный анализ качества обнаружения.

Ключевые слова: протяженная цель, моноимпульсный пеленгатор, обнаружение цели, обобщенное 
отношение правдоподобия.

В ряде локационных и связных задач при 
приеме сигнала от некоторого источника требу-
ется определить, является ли источник точечным 
или протяженным. Ответ на этот вопрос важен, 
например, для выбора алгоритмов обработки 
принимаемого сигнала. Сенсор, используемый 
для приема сигнала, должен быть при этом чув-
ствительным к размеру источника. Одним из 
наиболее распространенных и хорошо изучен-
ных сенсоров, позволяющих измерять простран-
ственную протяженность источника, является 
моноимпульсный пеленгатор [1]. В предлагае-
мой статье решается задача обнаружения про-
странственно-протяженной цели при радиоло-
кационном наблюдении в суммарно-разностном 
моноимпульсном пеленгаторе.

Данная задача является задачей различения 
двух статистических гипотез: H 0  – наблюдаемая 
цель является протяженной и H1  – наблюдаемая 
цель является точечной. Будем считать, что сиг-
налы в каналах суммарно-разностного пеленга-
тора в случае справедливости гипотезы H jj , ,= 0 1  
являются выборкой комплексного нормального 
процесса с нулевым математическим ожиданием 
и корреляционной матрицей
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где P P P Pt n0 1= = +  – мощность сигнала в сум-
марном канале, Pt  – средняя мощность сиг-
нала цели, Pn  – средняя мощность шума, 
θ θ θ0 1= = +P P Pt t t n( ) ,
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θt  – угловая координата цели, βt  – эффективная 
протяженность цели. Как следует из (2), един-

ственным параметром распределения принятого 
сигнала, который различается для рассматривае-
мых гипотез,  является эффективная протяжен-
ность цели: в случае справедливости гипотезы 
H1  βt = 0 . Другие параметры, такие как мощ-
ность принятого сигнала цели и угловая коор-
дината цели, считаются одинаковыми по обеим 
гипотезам. Поскольку параметры сигнала цели, 
Pt t t, ,θ β  для гипотезы H 0  и Pt t, θ  для гипотезы 
H1 , являются неизвестными, для решения по-
ставленной задачи используем обобщенное от-
ношение правдоподобия [2, 3]
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где f H jjX( ) =, ,0 1  – плотность распределения 
наблюдаемой выборки отсчетов сигналов в кана-
лах пеленгатора X  при справедливости соответ-
ствующей гипотезы, Λ0 = ( )Pt t t, ,θ β  и Λ1 = ( )Pt t,θ  –  
векторы неизвестных параметров. Можно пока-
зать, что оценки максимального правдоподобия 
неизвестных параметров равны:

1. По гипотезе H 0
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2. По гипотезе H1
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где a e ms
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1

;  

e ms [ ]  и e md [ ],  m M=1, ,… – отсчеты сигналов в 
суммарном и разностном каналах, M  – объем 
выборки.

Подставляя (4) и (5) в (3), получим
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где C  – не зависящая от наблюдаемой выборки 
постоянная и
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Таким образом, обобщенное отношение 
правдоподобия (6) является монотонно возрас-
тающей функцией статистики ξ , которая, следо-
вательно, может быть принята в качестве реша-
ющей.

Определим статистические характери-
стики случайной величины (7). Можно показать  
(см., например, [4]), что совместная плотность 
распределения вероятностей случайных величин 
a , b  и A  равна

	

f a b A ab A

a A b P

P

M
, ,

exp /

,( ) = −( ) ×

×
− +( ) − +



 ( ){ }

( )

−2 1 5

2 2 22θ β θ β

π β 22
0 5

M
M MΓ Γ( ) −( ),

,
	 (8)

где P Pj= , θ θ= j  и β β= =j j, ,0 1 .
Произведя в (8) соответствующие замены 

переменных, после несложных преобразований 
получим плотность распределения случайной 

величины x a b a b A Pn= +( ) − −( ) +





2 24 2/ , кото-

рая линейно связана с решающей статистикой (7):
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где p q= + +( ) +( )



1 12 2 2 2θ β β ,

c q= − −( ) + +( )



1 4 12 2 2 2 2 2θ β θ β  и q P Pt n

2 =  –  

отношение сигнал/шум (ОСШ). Выражение 
(9) можно использовать для расчета порога 
обнаружения. Для этого в соответствии с (2) в 
(9) нужно положить θ θ= 0  и β β2

0
2= . При q2 →∞  

и малых отклонениях цели от равносигнального 
направления ( θt <<1 ) данное распределение 
стремится к гамма-распределению вероятности 
с плотностью

	 g x
x
M

e x
M

x( ) =
−( )

≥
−

−
1 5

0 5
0

,

,
, .

Γ
	 (10)

В качестве иллюстрации этого на рис. 1 при-
ведены плотности распределения решающей 

статистики ξ  для разных ОСШ при наблюдении 
точечной цели с угловой координатой θ θt a= 0 25, ,  
где θa  – ширина суммарной диаграммы направ-
ленности (ДН) антенны пеленгатора. Они полу-
чены математическим моделированием при ко-
личестве статистических испытаний K = 300 000.

Рис. 1. Плотность распределения вероятности  
решающей статистики и ее аппроксимация

На рис. 2 в увеличенном масштабе пред-
ставлены те же графики, но только для правого 
хвоста плотности распределения. Как следует из 
рисунков, аппроксимация (10) очень точна для 
q2 ≥ 10 дБ и в указанном диапазоне ОСШ может 
быть использована для вычисления порога обна-
ружения.

Рис. 2. Плотность распределения вероятности  
решающей статистики и ее аппроксимация: правый 

«хвост» плотности в увеличенном масштабе

На рис. 3 приведены характеристики обнару-
жения пространственно протяженной цели, эф-
фективная протяженность которой меняется от 
0,1 до 0,5 ширины ДН, также полученные мето-
дом математического моделирования. В ходе мо-
делирования полагалось, что угловая координата 
цели равна θ θt a= 0 25, , а вероятность ошибки 
распознавания F = −10 3 . Из рисунка видно, что 
с увеличением протяженности цели пороговый 

Краткие сообщения. локация и навигация
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сигнал для D = 0 9,  уменьшается с q2 23= дБ  при 
β θt a= 0 1,  до q2 9= дБ  при β θt a= 0 5, .

Рис. 3. Характеристики обнаружения  
пространственно протяженной цели при различных 

значениях эффективной протяженности

Таким образом, предложенная в работе ре-
шающая статистика (7) позволяет эффективно 
решить задачу обнаружения пространственно 
протяженной цели в моноимпульсных сум-
марно-разностных пеленгаторах.
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С глубоким прискорбием сообщаем, что 30 
января 2014 года на 77 году жизни после тяже-
лой и продолжительной болезни ушел из жизни 
доктор технических наук, профессор кафедры 
бортовой радиоэлектронной аппаратуры Санкт-
Петербургского государственного университета 
аэрокосмического приборостроения (ГУАП), 
академик Академии Наук Прикладной Радио-
электроники, Заслуженный деятель науки Рос-
сийской Федерации, Заслуженный профессор 
ГУАП Журавлев Анатолий Константинович.

Анатолий Константинович родился 29 июня 
1937 года в г. Новокузнецке Кемеровской об-
ласти РФ. После окончания средней школы в 
г.  Новокузнецке в 1954 году поступил в  Ленин-
градский институт авиационного приборостро-
ения (ЛИАП, в наст. время ГУАП) на радиотех-
нический факультет. С этого момента вся жизнь 
А.  К.  Журавлева была связана с этим высшим 
учебным заведением.

В 1962 году он поступил в аспирантуру 
ЛИАП. В 1967 года успешно защитил кандидат-
скую диссертацию на тему защиты приемных 
каналов РЛС от воздействия организованных не-
гауссовских помех. С 1968 года А. К. Журавлев 
начал работу доцентом на кафедре радиотехни-
ческих систем. В дальнейшем наряду с препода-
вательской деятельностью он активно занимался 
научно-исследовательской работой, избрав глав-
ным направлением своей научной деятельности 
развитие теории и практики построения систем 
защиты РЛС от организованных помех. За прак-
тическую разработку и экспериментальные ис-
следования в области помехозащищенности 
радиоэлектронных систем в 1981 году А. К. Жу-
равлев был награжден орденом «Знак почета». 
В 1989 году А. К. Журавлев защитил докторскую 
диссертацию, темой которой была обработка 
сигналов в многоканальных радиолокационных 
системах. В 1990 году А. К. Журавлеву было при-
своено ученое звание профессора по кафедре 

радиотехнических систем. В должности профес-
сора А.  К.  Журавлев продолжал работать на ка-
федре до последнего дня своей жизни.

Анатолий Константинович Журавлев яв-
лялся ведущим специалистом в мире по теории 
и технике адаптивной пространственно-времен-
ной обработки радиолокационных сигналов, 
лидером российской школы многоканальной 
радиолокации. Под его непосредственным ру-
ководством в ЛИАП были успешно выполнены 
научно-исследовательские и опытно-конструк-
торские работы, имевшие важное оборонное 
значение. За годы работы в ГУАП А. К. Журав-
лев опубликовал более 200 научных и учебно-
методических работ. Его перу принадлежат две 
монографии по теории адаптивной обработки 
сигналов в многоканальных РЛС, которые стали 
настольными книгами специалистов в этой об-
ласти на постсоветском пространстве. А. К. Жу-
равлев является автором более 40 изобретений, 
за что он был награжден знаком «Изобретатель 
СССР». В 2000 г. по результатам научной и педа-
гогической деятельности А. К. Журавлеву было 
присвоено звание «Заслуженный деятель науки 
Российской Федерации».

Вся жизнь этого замечательного человека 
была посвящена подготовке научных и инженер-
ных кадров по любимой им специальности «Ра-
диотехника». А. К. Журавлев выпустил 12  кан-
дидатов технических наук, которые в настоящее 
время работают не только в РФ, но и за ее преде-
лами. Присущие Журавлеву А.К. высокие чело-
веческие качества, такие как широкая эрудиция, 
интеллигентность, глубокая порядочность и до-
брота снискали искреннее уважение у  друзей, 
коллег по работе, студентов, всех тех, кто встре-
чался с ним в жизни.

Память об Анатолии Константиновиче Жу-
равлеве навсегда сохранится в наших сердцах.
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