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ВВЕДЕНИЕ 

 

Курс «Электродинамика и распространение радиоволн» отно-

сится к базовым дисциплинам, закладывающим основы профессио-

нальной подготовки радиоинженера. На его основе формируются по-

следующие инженерные дисциплины. Этот курс базируется на таких 

общенаучных дисциплинах, как высшая математика, физика, теория це-

пей, теория электромагнитного поля. 

За последнее десятилетие в радиотехнике сверхвысоких частот, ан-

тенной технике, в задачах распространения радиоволн в естественных 

условиях произошли существенные изменения, связанные с освоением 

новых частотных диапазонов, совершенствованием элементной базы ра-

диоустройств, с внедрением компьютерных методов проектирования. 

Совершенствуется и фундамент этих технологических направлений – 

курс «Электродинамика и распространение радиоволн», в котором неиз-

менной остается методика изложения материала: теоретический мате-

риал излагается по мере необходимости, а для лучшего освоения дисци-

плины математический анализ материала приводится полностью. 

В учебном пособии рассматриваются вопросы прикладной элек-

тродинамики, включая принципы анализа явлений в направляющих и 

колебательных структурах диапазона сверхвысоких частот, основы 

теории поверхностных волн и замедляющих структур, методы анализа 

распространения электромагнитных волн в анизотропных диодах. 

Кратко рассматриваются компьютерные методы решения электромаг-

нитных задач, изучаются особенности распространения радиоволн в 

земных условиях, дается оценка влияния электродинамических пара-

метров земной поверхности и атмосферы Земли на условие распро-

странения радиоволн различных диапазонов. 

Изложение и степень подробности математических преобразова-

ний позволяют студентам самостоятельно изучить представленные ма-

териалы. 

В перечень рекомендуемой литературы включены книги по при-

кладной электродинамике, распространению радиоволн, математике и 

смежным вопросам. Эти источники позволяют студентам углубить 

знания по изучаемой дисциплине. 
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1. ОБЩИЕ СВОЙСТВА НАПРАВЛЯЕМЫХ ВОЛН 

 

1.1. Направляющие структуры и направляемые 

электромагнитные волны 

Направляемые волны в отличие от свободно распространяющихся 

могут существовать только при наличии направляющих элементов. Их 

комбинация образует направляющую структуру. Направляющие струк-

туры служат для передачи энергии электромагнитной волны от источ-

ника в нагрузку, поэтому обычно их называют линиями передачи энер-

гии. Линии передачи, у которых форма и размеры поперечного сечения 

не меняются в продольном направлении, называются регулярными. Ли-

нии передачи, у которых электродинамические параметры заполняю-

щей среды и граничные условия на направляющих элементах не меня-

ются в продольном направлении, называются однородными. На рис. 1.1 

изображены поперечные сечения используемых на практике регуляр-

ных однородных линий передачи: двухпроводной (а), коаксиальной (б), 

экранированной двухпроводной (в), симметричной (г) и несимметрич-

ной (д) полосковых линий, диэлектрического волновода (е), диэлектри-

ческого волновода с металлическим стержнем (ж) и полых металличе-

ских волноводов: прямоугольного (з), круглого (и) и эллиптического (к). 

 
 

Рис. 1.1 

 

Линии передачи делятся на два класса: линии открытого типа 

(рис.1.1, а, г, д, е, ж) и линии закрытого типа (рис.1.1, б, в, з, и, к). 

В линиях передачи закрытого типа направляемая волна распространя-

ется в структуре, экранированной от внешней среды замкнутой метал-

лической поверхностью. В линиях открытого типа замкнутая металли-

ческая поверхность отсутствует и их конструируют таким образом, 
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чтобы направляемая волна была сосредоточена вблизи направляющих 

элементов. В линиях открытого типа возможно излучение в окружаю-

щее пространство, и они подвержены влиянию внешних источников 

электромагнитного поля. 

По структуре поля направляемые волны делятся на поперечные, 

электрические, магнитные и гибридные.  

Поперечными волнами, или Т-волнами, называют волны, у кото-

рых векторы Е и Н перпендикулярны направлению распространения 

волны и не имеют продольных составляющих.  

Электрическими волнами, или Е-волнами, называют волны, у ко-

торых вектор Е имеет как поперечные, так и продольную составляю-

щие, а продольная составляющая вектора Н равна нулю.   

Магнитными волнами, или Н-волнами, называют волны, у кото-

рых вектор Н имеет как поперечные, так и продольную составляющую, 

а продольная составляющая вектора Е равна нулю.  

Гибридными, или смешанными, волнами называют волны, у кото-

рых и вектор Е, и вектор Н наряду с поперечными составляющими 

имеют и продольные составляющие. 

1.2. Связь между продольными и поперечными 

составляющими полей в линии передачи 

В произвольной бесконечной по длине регулярной и однородной 

линии передачи без потерь составляющие поля направляемых волн удо-

влетворяют однородным уравнениям Гельмгольца 

0E~~E aa
22    ;                                  (1.1) 

0H~H aa
22    .                                  (1.2) 

Пусть линия передач ориентирована вдоль оси z, тогда для со-

ставляющих поля направляемых волн справедливы соотношения 

jhz
seEE   ;                                       (1.3) 

jhz
seHH   ,                                      (1.4) 

где h – постоянная распространения, которая в линии передачи без по-

терь совпадает с фазовой постоянной; 𝐸̇̄𝑠 и 𝐻̇̄𝑠 – описывают распреде-

ление поля в поперечном сечении линии передачи. 
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Для линии с произвольным по форме поперечным сечением опе-

ратор 2 в (1.1), (1.2) удобно представить в виде 

∇2= ∇⊥
2  + 

𝜕2

𝜕𝑍2
 .                                           (1.5) 

Подставляя формулы (1.3) и (1.4) в (1.1) и (1.2) с учетом (1.5), 

получим 

0E)h(E 2
aa

22 
  ;                                (1.6) 

0H)h(H 2
aa

22 
  .                               (1.7) 

Обозначим разность в скобках 

g2 = 𝜔2𝜇𝑎𝜀𝑎 − ℎ
2.                                    (1.8) 

Величину g называют поперечным волновым числом. 

С учетом (1.8) соотношения (1.6), (1.7) можно записать в виде 

0EgE 22 
 ;                                        (1.9) 

0HgH 22 
 .                                     (1.10) 

Векторы 𝐸̇ и 𝐻̇ направляемых волн взаимосвязаны, поэтому нахож-

дение поля может быть сведено к определению составляющих 𝐸𝑧̇ и 𝐻𝑧̇, 
выразив поперечные составляющие через продольные. Поперечные со-

ставляющие можно выразить через продольные с помощью первого 

и второго уравнения Максвелла 

rot j a

    ;                                        (1.11) 

rot j a

     .                                      (1.12) 

Полагая направляемые волны распространяющимися в положи-

тельном направлении оси z и учитывая, что в этом случае дифференци-

рование по z эквивалентно умножению на (- jh), получим следующие 

выражения для поперечных проекций уравнений (1.11), (1.12) на оси x 

и y декартовой системы координат: 

xay
z jjh
y


 






; ya

z
x Hj

x

E
Ejh 


 




 ;              (1.13) 

xay
z jjh
y


 






; ya

z
x Ej

x

H
jh 




  .              (1.14) 

Выражая 𝐻𝑦 ̇ из второго уравнения системы (1.13) и подставляя 

полученное соотношение в первое уравнение системы, получим 

xa
z

x

a

z j
x

jh
j

jh

y








 


 













.                      (1.15) 
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Умножая левую и правую части формулы (1.15) на 
aj  и раскрывая 

скобки, получим 

xa
z

x
z

a
x

jhh
y

j 



 














 22 .                          (1.16) 

Перенесем из левой части уравнения (1.16) 
xh 2  в правую часть. 

С учетом формулы (1.8) имеем 

  g jh
x

j
yx

z

a

z2 
 


 







.                               (1.17) 

Выражая 𝐸𝑥 ̇ из первого уравнения системы (1.13) и подставляя 

полученное соотношение во второе уравнение, будем иметь 

ya
zz

y

a

j
xy

jh
j

jh











 
 


 










.                      (1.18) 

Умножая левую и правую части уравнения (1.18) на 
aj  и рас-

крывая скобки, составим следующее выражение: 

yaa
z

ay
z

x
jh

y
jh 





 














 22 .                     (1.19) 

Перенесем из левой части уравнения (1.19) 
yh 2  в правую часть. 

С учетом формулы (1.8) получим 

  g jh
y

j
xy

z

a

z2 



 







.                             (1.20) 

Аналогичным образом решая систему уравнений (1.14) относи-

тельно 
y
  и 

x  будем иметь такие уравнения: 

x
j

y
jhg z

a
z

y







 






2  ;                           (1.21) 

y
j

x
jhg z

a
z

x







 






2 .                           (1.22) 

Система уравнений (1.17), (1.20) – (1.22) связывает поперечные 

и продольные составляющие поля в декартовой системе координат. 

Для выражения этой связи в произвольной системе координат перей-

дем к векторной форме уравнений. Введем вектор       1 1x x y y . Под-

ставляя в это выражение вместо  х
и  y

 их значения из формул (1.17) 

и (1.21), получим 

yzazxzazyyxx xjyjhyjxjhg 1)//(1)//()11(2    .   (1.23) 

Преобразуем правую часть уравнения (1.23) следующим образом: 

)/1/1()/1/1()11(2 xyjyxjhg zyzxazyzyyxx    .    (1.24) 
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Вводя обозначение 
yx

grad yx







11   и учитывая, что 

 
yx

grad yxz







111  , окончательно имеем 

 zzaz gradjjhgradg  
 12  .                     (1.25) 

Вводя вектор 𝐻⊥
̇
=1𝑥𝐻𝑥 + 1𝑦

̇ 𝐻𝑦̇, с помощью формул (1.20), (1.22) 

получим аналогичное соотношение 

     g jhgrad j gradz a z z

2 1     .                    (1.26) 

Таким образом, для нахождения структуры поля волн E, Н и ги-

бридных необходимо решить с учетом граничных условий два одно-

родных уравнения Гельмгольца относительно продольных составляю-

щих 𝛦̇𝑧и 𝛨̇𝑧 

∇⊥
2𝐸𝑧 + 𝑔

2𝐸𝑧̇ = 0
̇ ;                                 (1.27) 

∇⊥
2𝐻𝑧 + 𝑔

2𝐻𝑧 = 0,̇̇                                 (1.28) 

а для вычисления поперечных составляющих следует использовать 

формулы (1.25), (1.26). 

1.3. Общие свойства электромагнитных волн 

в линиях передачи 

Выразим постоянную распространения h из равенства 

𝑔2 = 𝜔2𝜇𝑎𝜀𝑎 − ℎ
2
 

h = √ 22 gaa  .                                 (1.29) 

Величина h в соотношении (1.29) является вещественной величи-

ной, если 𝑔 ≤ 𝜔√𝜇𝑎𝜀𝑎, и мнимой величиной, если 𝑔 > 𝜔√𝜇𝑎𝜀𝑎. В пер-

вом случае фаза составляющих векторов поля линейно зависит от коор-

динаты z, что является признаком распространения волны вдоль оси z 

с постоянной скоростью vф = ω/h. Во втором случае фаза составляющих 

векторов поля не зависит от координат. Поле имеет характер стоячей 

волны и экспоненциально убывает вдоль оси z. Экспоненциальное 

убывание поля вдоль линии передачи не связано с потерями энергии, 

так как рассматривается линия передачи без потерь. 

Частота, определяемая из условия 

g = 2𝑓кр aa ,                                 (1.30) 

называется критической 
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 𝑓кр = g/2 aa .                                    (1.31) 

Соответствующая этой частоте критическая длина волны равна 

 к кV f gр р/ / 0 2 .                                   (1.32) 

Подставляя волновое число  /2 aaк  и g из равенства 

(1.32) в (1.29), получим 

2

р

2

р

2 )/(1)/2( ђђaa кh   .                  (1.33) 

Из уравнения (1.33) следует, что h является действительной величиной, 

т. е. поле представляет собой свободно распространяющуюся волну 

в линии передачи лишь на частотах и длинах волн, удовлетворяющих 

неравенствам 

f  𝑓кр,    𝜆 кр.                                 (1.34) 

Неравенства (1.34) называют условиями распространения волны в 

линии передачи. Под длиной волны в в линии передачи понимается ми-

нимальное расстояние между поперечными сечениями, в которых волны 

отличаются по фазе на . Так как зависимость составляющих поля от 

координаты z описывается выражением 𝑒−𝑗ℎ𝑧, то вh = 2, в = 2 / h 

   В к / ( / )р1 2 ,                              (1.35) 

а фазовая скорость определяется соотношением 

V h VФ к    / / ( / )р0

21 .                       (1.36) 

Из выражений (1.35) и (1.36) следует, что при f  𝑓кр, 𝜆  кр 

в и 𝑉ф для волн Е и Н больше λ и 𝑉ф волны, свободно распространяю-

щейся в безграничной однородной среде без потерь с параметрами ε 

и μ. У волн Е и Н фазовая скорость зависит от частоты. Это явление 

называют дисперсией волн. При f = 𝑓кр фазовая скорость равна беско-

нечности, при увеличении частоты 𝑉ф приближается к скорости света 

в среде с параметрами ε и μ (рис.1.2). 

 

Рис. 1.2 
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1.4. Поперечные электромагнитные волны 

Поперечными волнами, или Т-волнами, называют волны, у кото-

рых векторы 𝐸 и 𝐻 перпендикулярны направлению распространения 

волны, т. е. не имеют продольных составляющих. Полагая в соотноше-

ниях (1.37), (1.38) 
z
 = 0 и 

z
 = 0 

 zzaz gradjjhgradg  
 12  ;                          (1.37) 

 zzaz gradjjhgradg  
 12  ,                        (1.38) 

получим равенства 

2g = 0,      

2g = 0.                                              (1.39) 

Так как 

 ≠ 0,  ≠ 0, то равенства (1.39) выполняются, если 

g = 0.                                               (1.40) 

Нулевому значению поперечного волнового числа в соответствии 

с формулами  𝑓кр = g/2 aa  и  к кV f gр р/ / 0 2  будут соответствовать 

𝜆кр
Т = ∞,     𝑓кр

Т = 0.                                    (1.41) 

Следовательно, в направляющих структурах, где возможно рас-

пространение Т-волн, эти волны существуют на любых частотах. 

Подставляя g2 0  в g ha a

2 2 2     , получим 

ℎт aa = к;                                      (1.42) 

𝑉ф
т =  /ℎт= 1/ aa =𝑉0;                              (1.43) 

 𝜆в
т = 2/ℎт= 𝑉о/f = 𝜆.                                 (1.44) 

Из формул (1.42), (1.43) и (1.44) следует, что постоянная распро-

странения (фазовая постоянная), фазовая скорость и длина волны в ли-

нии передачи совпадают с аналогичными параметрами волны, свободно 

распространяющейся в безграничной однородной изотропной среде. 

Полагая в уравнениях 022


 g , 022


 g , g2 0 , 

Еz = Нz = 0, имеем 
2

 
 0 ;   2

  0 .                              (1.45) 

Уравнения (1.45) представляют собой двумерные уравнения 

Лапласа. Поле, удовлетворяющее уравнению Лапласа, будет потенци-

альным. Это означает, что решение уравнений (1.45) может быть выра-

жено через градиент некоторых функций. Например, 

Ugrad 
  ,                                    (1.46) 

где U – скалярный потенциал, также удовлетворяющий уравнению 

Лапласа 0
2

 U
 . 
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Установим связь между векторами 
 и  

 волны типа T в линии 

передачи. Поперечные проекции первого и второго уравнений Макс-

велла 𝑟𝑜𝑡 Ḣ = 𝑗𝜔𝜀𝑎Ė,  𝑟𝑜𝑡 Ė = −𝑗𝜔𝜇𝑎Ḣ. 

На оси x и y декартовой системы координат для волн, распро-

страняющихся в положительном направлении оси z, получим следу-

ющие соотношения: 
𝜕𝛨̇𝑧

𝜕𝑦
+ 𝑗ℎ𝛨̇𝑦 = 𝑗𝜔𝜀𝑎𝛦̇𝑥;                                (1.47) 

−𝑗ℎ𝐸̇𝑥 −
𝜕𝐸̇𝑧

𝜕𝑥
= −𝑗𝜔𝜇𝑎𝐻̇𝑦;                                 (1.48) 

𝜕𝛦̇𝑧

𝜕𝑦
+ 𝑗ℎ𝛦̇𝑦 = −𝑗𝜔𝜇𝑎𝛨̇𝑥;                                 (1.49) 

−𝑗ℎ𝛨̇𝑥 −
𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑥
= 𝑗𝜔𝜀𝑎𝐸𝑦.                                (1.50) 

Полагая в формулах (1.47) – (1.50) Еz = Нz = 0, имеем следующие 

соотношения: 

𝛨̇𝑦 =
𝜔𝜀𝑎

ℎ
𝛦̇𝑥,    𝛦̇𝑦 = −

𝜔𝜇𝑎

ℎ
𝛨̇𝑥,    𝛦̇𝑥 =

𝜔𝜇𝑎

ℎ
𝛨̇𝑦,    𝛨̇𝑥 = −

𝜔𝜀𝑎

ℎ
𝛦̇𝑦,    (1.51) 

которые можно записать в виде одного векторного равенства 

(1̄𝑥𝛨̇𝑥 + 1̄𝑦𝛨̇𝑦) ==
𝜔𝜀𝑎

ℎ
(−1̄𝑥𝛦̇𝑦 + 1̄𝑦𝛦̇𝑥) =

𝜔𝜀𝑎

ℎ
[1̄𝑧(1̄𝑥𝛦̇𝑥 + 1̄𝑦𝛦̇𝑦)]     (1.52) 

или в краткой записи 

Η̇⊥ =
𝜔𝜀𝑎

ℎ
[1̄𝑧 𝛦̇̄⊥].                                    (1.53) 

Из выражения (1.53) следует, что векторы   и    волны Т вза-

имно перпендикулярны и перпендикулярны направлению распростра-

нения волны. Подставляя ℎ𝑇 == 𝜔√𝜇𝑎𝜀𝑎 в (1.53), будем иметь 

 = √
𝜀а

µа
 z1  = (1/𝑍с

т) [1̄𝑧𝛦̇̄⊥],                       (1.54) 

где 𝑍с
т = √µа/𝜀а – характеристическое сопротивление волны Т. 

В уравнения (1.45) не входит частота, т. е.  структура поля в попе-

речных сечениях линии не зависит от частоты. При этом для определе-

ния вектора Ε̇̄⊥ достаточно решить двумерную электростатическую за-

дачу для такой же линии. Вектор Η̇̄⊥ может быть найден непосред-

ственно по заданному распределению постоянного тока в рассматрива-

емой линии, либо по формуле, аналогичной (1.48), после определения 

вектора Ε̇̄⊥. Аналогия с электростатическим полем и полем постоянных 

токов относится лишь к распределению поля в плоскости поперечного 
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сечения (рис.1.3). Распределение поля Т-волны вдоль оси z имеет волно-

вой характер. В поперечной плоскости распределение поля Т-волны не 

остается неизменным во времени, изменяясь по гармоническому закону. 
 

 

Рис. 1.3 

 

При конечной проводимости металлических проводников линии 

передачи появляется отличная от нуля касательная составляющая 

напряженности электрического поля, параллельная оси z и нарушающая 

признаки Т-волны. Но при достаточно высокой проводимости металла 

структура поля мало отличается от структуры поля Т-волны в идеально 

проводящей системе и ими обычно пренебрегают. 

1.5. Электрические волны 

Электрическими волнами, или Е-волнами, называют волны, у ко-

торых вектор 𝐸 имеет как поперечные, так и продольную составляю-

щие, а продольная составляющая вектора Н равна нулю:   0 ,  0 , 

 z  0и  z  0 . Полагая в соотношениях 

 zzaz gradjjhgradg  
 12  ; 

 zzaz gradjjhgradg  
 12   

 z  0 , получим 

  g jhgrad z

2    ,                                  (1.55) 

 zza gradjg  
 12  .                              (1.56) 

Подставляя 
zgrad 
  из выражения (1.55) в (1.56), после преобра-

зования получим 

   
z

a

h
1


.                                    (1.57) 

Из формулы (1.57) следует, что векторы   и     волны Е взаимно 

перпендикулярны и перпендикулярны направлению распространенния 

волны. Соотношение (1.57) можно переписать следующим образом: 
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/1
 Zс

Е[1̄𝑧Ε̇̄⊥],                                      (1.58) 

где 𝑍с
Е − характеристическое сопротивление волны Е, которое, как сле-

дует из (1.58), определяется выражением 

𝑍с
Е = 

ℎ

a
 .                                        (1.59) 

Подставляя в формулу (1.59) формулу для h 

ℎ = √𝜔2𝜇𝑎𝜀𝑎 − (2𝜋/𝜆кр)
2 = 𝑘√1 − (𝜆/𝜆кр)

2,                (1.60) 

получим развернутое выражение характеристического сопротивления 

волн Е типа 

𝑍с
Е= 

ℎ

a  
 = √µа/𝜀а √1 − (𝜆/𝜆кр)

2= 𝛧𝑐√1 − (𝜆/𝜆кр)
2.        (1.61) 

Из выражения (1.61) следует, что характеристическое сопротив-

ление Е-волн зависит от длины волны. При  < кр (f > fкр) 𝑍с
Е меньше 

𝑍с = √µа/𝜀а. При  = кр ( f = fкр) 𝑍с
Е = 0. При уменьшении  (с увели-

чением f) 𝑍с
Е возрастает от нуля до 𝑍с (рис. 1.4). 

 

Рис.1.4 

При  > кр ( f < fкр) 𝑍с
Е , вектор Пойтинга и фазовая скорость при-

нимают мнимое значение. Реактивный характер электромагнитного 

поля приводит к экспоненциальному убыванию амплитуды поля и от-

сутствию переноса энергии в линии. Фазовая скорость волны Е опре-

деляется выражением 

V h VФ к    / / ( / )р0

21 .                          (1.62) 

При  < кр ( f > fкр) Vф  V0 . При  = кр ( f = fкр) Vф = . При f   

Vф  V0 (рис. 1.2). Из выражения (1.62) следует, что у Е-волн фазовая 

скорость зависит от частоты, т. е. Е-волны относятся к диспергирующим. 
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1.6. Магнитные волны 

Магнитными волнами, или Н-волнами, называют волны, у кото-

рых вектор 𝐻 имеет как поперечные, так и продольную составляющую, 

а продольная составляющая вектора 𝐸 равна нулю:   0 ,   0 ,  z  0

и  z  0 . Полагая в соотношениях 

 zzaz gradjjhgradg  
 12  ; 

 zzaz gradjjhgradg  
 12   

 z  0 , получаем  

 zza gradjg  
 12  ;                              (1.63) 

zjhgradg  
2 .                                  (1.64) 

Подставляя 𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝛨̇𝑧 из формулы (1.64) в (1.63), после преобра-

зования будем иметь 


 = - 

a

h
  z1 .                                   (1.65) 

Приведем соотношение (1.65) к виду /1
 𝑍с

Н  z1 , для чего ле-

вую и правую части выражения (1.65) умножим векторно на z1  

      
z

a

zz

h
111


.                                (1.66) 

Двойное векторное произведение в левой части уравнения (1.66) 

преобразуем с помощью соотношения    )BA(C)CA(BCBA   

   )11()1(111 zzzzzz    = -  .                   (1.67) 

Подставляя результат (1.67) в (1.66), получим 

a

h




  z1 .                                   (1.68) 

Из соотношения (1.68) следует, что векторы   и     волн Н-типа 

взаимно перпендикулярны и перпендикулярны направлению распро-

странения волны. 

Раскрывая выражение (1.64) относительно проекций в декарто-

вой системе координат, получим 

- 2g 𝐻𝑥̇ = 𝑗ℎ 
∂Hz

∂x
;         - 2g 𝐻𝑦 = 𝑗ℎ

𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑦
.                 (1.69) 
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Используя известное граничное условие для нормальной состав-

ляющей напряженности магнитного поля на идеально проводящей по-

верхности 𝐻𝑛̇ = 0, для первого равенства из системы (1.69) получим на 

идеально проводящей поверхности, совмещенной с плоскостью YOZ, 
∂Hz

∂x
 = 0 при x = 0. Аналогично для второго равенства из системы (1.69) 

получим на идеально проводящей поверхности, совмещенной с плос-

костью XOZ, 
𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑦
 = 0 при y = 0. В общем виде полученные равенства 

можно записать в виде обобщенного граничного условия для идеально 

проводящей поверхности S 
𝜕𝐻𝜏

𝜕𝑛
 = 0.                                        (1.70) 

Соотношение (1.68) можно переписать следующим образом: 

/1
 𝑍с

Н  z1 ,                                 (1.71) 

где 𝑍с
Н − характеристическое сопротивление волны Н, которое, как 

следует из (1.68), определяется соотношением 

𝑍с
Н= 

a

ℎ
 .                                   (1.72) 

Подставляя в (1.72) выражение для h 

ℎ = √𝜔2𝜇𝑎𝜀𝑎 − (2𝜋/𝜆кр)
2 = 𝑔√1 − (𝜆/𝜆кр)

2, 

получим развернутое выражение характеристического сопротивления 

волны H-типа 

𝑍с
Н= 

a

ℎ
 = √µа/𝜀а /

2)/(1 кр = 2)/(1/ крc  .        (1.73) 

Из выражения (1.73) следует, что характеристическое сопротивление 

Н-волн зависит от длины волны. При  < кр ( f > fкр) 𝑍с
Н больше 

𝑍с= √µа/𝜀а. При  = кр ( f = fкр) 𝑍с
Н = ∞. При уменьшении  (с увели-

чением f) 𝑍с
Н убывает от ∞ до 𝑍с (рис. 1.5). При  > кр ( f < fкр) 𝑍с

Н  
становится мнимой величиной; поперечные составляющие векторов 

электрического и магнитного полей отличаются по фазе на 90 граду-

сов, и вектор Пойтинга принимает мнимое значение. В этом случае 

в линии не происходит перенос энергии, а экспоненциальное убыва-

ние амплитуды полей обусловлено реактивным характером электро-

магнитного поля. 
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Рис. 1.5 
 

Фазовая скорость волны Н определяется выражением 

V h VФ к    / / ( / )р0

21 . 

При  < кр (f > fкр) Vф  V0 . При  = кр (f = fкр) Vф = ∞. При f  ∞ 

Vф  V0 (см. рис. 1.2). Таким образом, у Н-волн, так же как и у Е-волн, 

фазовая скорость зависит от частоты, т. е. Н-волны относятся к диспер-

гирующим. 

1.7. Групповая скорость 

Реальные электромагнитные сигналы являются негармониче-

скими: они состоят из конечного либо бесконечного числа гармониче-

ских волн с различными частотами. В линиях передачи с дисперсией 

фазовая скорость гармонических волн зависит от частоты. На одном 

и том же участке линии гармонические волны разной частоты получают 

разные фазовые набеги. При этом изменяется сдвиг по фазе между гар-

моническими составляющими, образующими сигнал, и он искажается. 

Чем у́же спектр сигнала, тем меньше искажения. 

Для оценки перемещения негармонических сигналов вводят по-

нятие групповой скорости. Под групповой понимают скорость переме-

щения максимума огибающей группы гармонических волн, близких по 

частоте. 

Пусть в диспергирующей направляющей структуре распростра-

няется эквивалентная некоторому сигналу в общем случае бесконечная 

сумма монохроматических волн. Мгновенное значение любой состав-

ляющей напряженности электрического поля 𝐸̇(𝑧, 𝑡), соответствующего 

этому сигналу, можно записать в виде интеграла 

    detzE tj

m




 )()(),(  ,                          (1.74) 
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где )(m  – амплитуда каждой из монохроматических волн;  – по-

стоянная распространения каждой их этих волн. 

Если спектр сигнала достаточно узкий (рис. 1.6, а) и заключен в 

интервале частот   00
, то  ( )m  = 0 вне этого интервала 

и формула (1.74) принимает вид 

  




 detz tj

m





0

0

)()(),(  .                             (1.75) 

 

 

 

 

 

 
а) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

Рис 1.6 
 

В этом случае )( в интервале 2∆  медленно и слабо меняющу-

юся функцию можно разложить в окрестности средней частоты 
0  в ряд 

Тейлора 







2

02

2

00 )()(
!2

1
)()(

0

0














 ,         (1.76) 

где 0 – постоянная распространения на частоте 0. Так как спектр 

узок, то в выражении (1.76) можно ограничиться двумя членами ряда 

)(  ≈ )( 00 0





    .                           (1.77) 

б) 
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Используя выражение (1.77), функцию Zt )(   в соотношении 

(1.75) можно представить приближенным равенством 

ZZtZt )()()( 00 0





    .                     (1.78) 

К правой части формулы (1.78) добавим, а затем вычтем соотно-

шение (𝜔 − 𝜔0)𝑡 

ttZZtZt )()()()()( 0000 0





    .       (1.79) 

Раскрывая скобки в последнем слагаемом в правой части выра-

жения (1.79), получим 

ZtZtttZt )()()()( 0000 0





    .       (1.80) 

После преобразований правой части выражение (1.80) можно за-

писать 

).)()(()()(
0000 ZtZtZt 




                    (1.81) 

Подставляя (1.81) в (1.75), придем к соотношению 











 dZtZtjtz m
































0

0

0
))(()(exp)(),( 000

 .   (1.82) 

В показателе экспоненты соотношения (1.82) выражение 

)( 00 Zt    не зависит от частоты, поэтому (1.82) можно преобразовать 

следующим образом: 

 
},)({),(

0

0

0000
)/()()( 





 
deetz

Ztj

m

Ztj






 
                 (1.83) 

где выражение в фигурных скобках следует рассматривать как ампли-

туду сигнала, а вынесенное за экспоненту – как фазовый множитель. 

Для простоты будем полагать, что спектр сигнала служит четной 

функцией частоты:  ( )  ( )   m m   0 0   . В этом случае выражение 

(1.83) можно представить в виде 

}))((cos)(2{),(
0

0

0

00

0

)( 












dZtaetz m

ttj


















  .        (1.84) 

Анализ выражения в фигурных скобках показывает, что ампли-

туда результирующего поля группы гармонических волн, близких по 

частоте, имеет характер модулированной гармонической волны с оги-

бающей sin(x)/x (рис.1.6, б). При этом скорость распространения высо-

кочастотного заполнения равна фазовой скорости гармонической волны 

с центральной частотой 𝜔0 : 𝑉ф = 0 /β. 
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Амплитуда огибающей достигает максимума, если 

𝑐𝑜𝑠 [(𝜔 − 𝜔0)(𝑡 −
𝜕𝛽

𝜕𝜔
|𝜔 = 𝜔0𝑍)] = 1, 

т. е. когда 

𝑡 −
𝜕𝛽

𝜕𝜔
|𝜔 = 𝜔0𝑍 = 0.                                        (1.85) 

Так как условие (1.85) при разных координатах Z выполняется 

в разные моменты времени, то максимум огибающей движется со 

скоростью 
  𝜕𝑍

 𝜕𝑡
=

1




.                                            (1.86) 

По определению эта величина и является групповой скоростью 

𝑉гр =
1

𝜕𝛽/𝜕𝜔
.                                        (1.87) 

Индекс 
0  в формуле (1.86) опущен, поскольку центральная ча-

стота 
0  выбрана произвольно. Так как при выводе формулы (1.87) в раз-

ложении (1.76) были сохранены только два первых члена, то условием 

применимости формулы (1.87) являются медленное изменение фазо-

вой постоянной β(ω) вблизи частоты 
0 и узость спектра сигнала. При 

невыполнении этих условий дисперсия настолько сильно меняет форму 

сигнала, что само понятие групповой скорости теряет смысл. 

Получим выражение Vгр
в линиях передачи 

𝑉гр =
1

𝜕ℎ/𝜕𝜔
.                                      (1.88) 

Подставляя ℎ = 𝑘√1 − (𝜆/𝜆кр)
2= 𝜔 √𝜇𝑎𝜀𝑎√1 − (𝜔кр/𝜔)

2 в выражение 

(1.88), находим 

𝑉гр = 1/ [
𝜕

𝜕𝜔
(𝜔√𝜇𝑎𝜀𝑎√1 − (𝜔кр/𝜔)2)] = 1/ [

𝜕

𝜕𝜔
(√𝜇а𝜀а√𝜔2 − 𝜔кр

2 )] = 1/ [√𝜇а𝜀а
1

2
(𝜔2 −

− 𝜔кр
2 )−1/2 ⋅ 2𝜔], 

𝑉гр =
(𝜔2−𝜔кр

2)1/2

𝜔√𝜇а𝜀а
=

𝜔√1−(𝜆/𝜆кр)
2

𝜔√𝜇а𝜀а
= 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)

2.        (1.89) 

Частотная зависимость для 𝑉гр приведена на рис. 1.7. 

Из формулы (1.89) следует, что 𝑉гр  𝑉0 для распространяющихся 

волн Е, Н и 𝑉гр = 𝑉0 для волн Т. Сравнивая (1.89) и 𝑉Ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2, 
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получаем 𝑉гр ⋅ 𝑉ф = 𝑉0
2 = [1/√𝜇𝑎𝜀𝑎]

2
, т. е. 𝑉гр можно определить следую-

щим образом: 

𝑉гр = 
2

0V

фV
.                                             (1.90) 

В окрестности максимума огибающей группы гармонических 

волн (см. рис. 1.6, б) сосредоточена основная часть энергии. Поэтому 

групповая скорость характеризует 

также скорость перемещения энергии 

электромагнитной волны в линии пе-

редачи. Так как сигнал предполагался 

узкополосным, то эта скорость должна 

мало отличаться от скорости распро-

странения энергии 𝑉э гармонической 

волны, т. е. 𝑉э ≈ 𝑉гр. Как показывают 

расчеты по формуле 𝑉э =
Re∫ П̇̅∆𝑆 𝑑𝑆̅

∫ 𝑤ср∆𝑆 𝑑𝑆̅
, 

в линиях передачи закрытого типа и некоторых других направляющих 

структурах без потерь 𝑉э = 𝑉гр. Поэтому скорость распространения 

энергии 𝑉э в идеальных линиях передачи можно определять по фор-

муле (1.90), которая с учетом соотношения 𝑉Ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2 

будет иметь вид 

𝑉Э = 𝑉0
2/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)

2.                           (1.91) 

Из формулы (1.90) следует, что 

𝑉Э  𝑉0 для волн Е, Н и 𝑉Э = 𝑉0 для 

волн Т. 

Зависимость 𝑉Э от частоты для 

Е- и Н-волн показана на рис. 1.8. 

При f = 𝑓кр скорость распростра-

нения энергии равна нулю и по мере 

повышения частоты приближается 

к скорости света в данной среде. 

 

Рис. 1.7 

Рис. 1.8 



23 
 

1.8. Мощность, переносимая электромагнитной волной 

по линии передачи 

Средняя мощность, проходящая за период через элементарную 

площадку ds поперечного сечения линии передачи, определяется со-

отношением 

𝑑𝛲ср = 𝑅𝑒𝛱̇ 𝑍 𝑑𝑠,                                      (1.92) 

где Z
 – продольная составляющая комплексного вектора Пойнтинга 

𝛱̇𝑍 =
1

2
(1̄𝑍 [𝛦̇̄⊥𝛨̇̄⊥

∗ ]).                                   (1.93) 

Смешанное произведение в выражении (1.93) можно раскрыть 

следующим образом   

 
Z1 = ([

Z1 
 ] 

 )=(

 [ 

 Z1 ])=   

  
Z1 . 

Подставляя последний вариант в (1.93), получим 

𝛱̇𝑍=−
1

2
(𝛦̇̄⊥ [1̄𝑍𝛨̇̄⊥

∗ ]).                                 (1.94) 

Из равенств    
Z

cZ
1

1 ,    
Z

c
EZ

1
1

,    
Z

c
нZ

1
1

 следует, 

что для волн Е, Н и Т можно записать обобщенную формулу связи 

𝛨̇̄⊥ =
1

𝑍л
[1̄𝑍𝛦̇̄⊥],                                   (1.95) 

где 
лZ = 

cZ  для волн Т; 
лZ = c

EZ  для волн Е и 
лZ = c

нZ  для волн Н. 

Подставляя формулу (1.95) в (1.94), составим следущее выражение: 

𝛱̇𝑍 = −
1

2
(𝛦̇̄⊥ [1̄𝑍𝛨̇̄⊥

∗ ]) = −
1

2
(𝛦̇̄⊥ [1̄𝑍[1̄𝑍𝛦̇̄⊥

∗ ]])
1

𝑍л
.               (1.96) 

Раскрывая двойное векторное произведение и подставляя резуль-

тат в (1.96), имеем  ]1[1 




ZZ  =
Z1 ( 




Z1 ) − 


 (

Z1 Z1 ) = − 


 , 

𝛱̇𝑍 = −
1

2𝑍л
(−𝛦̇̄⊥𝛦̇̄

∗) = |𝛦̇̄⊥|
2

/2𝑍л= Re𝛱̇𝑍.              (1.97) 

Подставляя полученное выражение (1.97) в (1.92), получим 

𝑑𝛲ср = |𝛦̇̄⊥|
2

/ 2𝑍л. 

Таким образом, средняя мощность, проходящая за период через 

поперечные сечения линии передачи, составляет 

ds
Z

Sл

ср 



2

2

1  .                              (1.98) 
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Если в соотношении (1.96) 

  заменить на соответсвующее выра-

жение для 
 , то формула для средней мощности будет иметь вид 

𝛲ср =
𝑍л

2
∫ |𝛨̇̄⊥|

2

𝑆⊥
𝑑𝑠.                                 (1.99) 

 

Темы для закрепления материала 

 

1. В чем целесообразность определения и каким образом устанав-

ливается   связь между продольными и поперечными составляющими 

полей в регулярной направляющей структуре? 

2. Что подразумевается под критической частотой и критической 

длиной волны? 

3. Укажите основные свойства поперечной электромагнитнитной 

волны (Т) в регулярной направляющей структуре. 

4. Укажите основные свойства электрической волны (Е) в регу-

лярной направляющей структуре. 

5. Укажите основные свойства магнитной волны (Н) в регулярной 

направляющей структуре. 

6. В чем суть концепции парциальных волн? 

7. Что подразумевается под групповой скоростью? Какая связь 

между групповой скоростью и скоростью распространения энергии? 

8. Каким образом определяется мощность, переносимая электро-

магнитной волной по линии передачи? 
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2. ЛИНИИ ПЕРЕДАЧИ ЭНЕРГИИ 

 

2.1. Прямоугольный волновод 

Электрические волны «Е» (  0 ,   0 ,  z  0 ,  z  0). Прямо-

угольный волновод представляет собой полую металлическую трубу 

прямоугольного сечения (рис. 2.1). Предположим, что стенки волновода 

обладают бесконечной проводимостью, а заполняющая его среда – иде-

альный диэлектрик с параметрами εа и µа. В такой направляющей струк-

туре могут существовать волны Е и Н и не могут существовать T-волны. 

На рис. 2.1 показаны используемая де-

картова система координат и размеры 

а и b поперечного сечения волновода. 

Будем считать, что источники, создаю-

щие поле, расположены в отрицательном 

направлении оси z за пределами рассмат-

риваемой части линии передачи, а со-

зданные ими волны Е-типа распростра-

няются в положительном направлении 

оси z. При а > b стенки с поперечными размерами а и b будем называть 

соответственно широкой и узкой стенками прямоугольного волновода. 

Поперечные составляющие векторов поля для волны Е-типа вы-

ражаются через продольную с помощью соотношений 

zjhgradg  
2 ,                                       (2.1) 

 zza gradjg  


12  .                                    (2.2) 

Таким образом, для вычисления поля волн Е-типа достаточно 

определить составляющую 𝐸𝑧, удовлетворяющую однородному урав-

нению Гельмгольца: 

022  zz g  ,                                         (2.3) 

которое в декартовой системе координат имеет вид 









2

2

2

2

2 0
 


Z Z

Zx y
g   .                           (2.4) 

Для решения уравнения (2.4) воспользуемся методом разделения 

переменных. Запишем функцию 
z
 в виде произведения трех функций, 

каждая из которых зависит только от одной переменной: 

jhz

Z e  Y(y) Х(x)                                     (2.5) 

Рис. 2.1 
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где Х(x) – функция только x, Y(y) – функция только y; фазовый множи-

тель является функцией только z. 

 Подставляя выражение (2.5) в (2.4), выполнив дифференцирова-

ние и разделив результат на (2.5), получим 

2

2

2

2

2 )(

)(

1)(

)(

1
g

dy

yd

ydx

xXd

x








.                           (2.6) 

Так как x, y – независимые переменные и в левой части формулы 

(2.6) стоит сумма их функционалов, приравненная к некоторой кон-

станте в правой части, то равенство (2.6) возможно, если каждый из 

этих функционалов будет равен постоянной 

;
)(

)(

1 2

2

2

Xg
dx

xd

x





         

2

2

2 )(

)(

1
Yg

dy

yd

y





,                   (2.7) 

где 222
ggg YX  .                                                                                      (2.8) 

Умножая равенства (2.7) соответственно на Х(𝑥) и 𝑌(𝑦), получим 
𝑑2𝛸(𝑥)

𝑑𝑥2
+ 𝑔𝑋

2Х(𝑥) = 0;           
𝑑2𝛶(𝑦)

𝑑𝑦2
+ 𝑔𝑌

2𝑌(𝑦)  = 0.                (2.9) 

Решения уравнений (2.9) имеют вид 

Х(𝑥) = А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;        𝑌(𝑦) = 𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦.    (2.10) 

Подставляя (2.10) в (2.5), находим общее решение уравнения (2.4) 

Z
 =( ;sincos xgBxgА xx  )( )sincos ygDygC yy 

jhze .            (2.11) 

Из выражения (2.11) получим частное решение уравнения (2.4) для 

прямоугольного волновода с размерами поперечного сечения a и b, для 

чего решим граничную задачу 0 s
 , условия которой в данном слу-

чае имеют вид 𝐸𝑧 = 0, при x = 0, x = a; 𝐸𝑧 = 0, при y = 0, y = b. 

Первая часть граничных условий приводит к равенствам 

А(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦)𝑒
−𝑗ℎ𝑧 = 0; 

(А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑎 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎)(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦)𝑒
−𝑗ℎ𝑧 = 0, 

которые выполняются при произвольных координатах y и z, если А = 0, 

𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎 = 0. В последнем соотношении 𝐵  0, и оно выполняется, если  

𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎 = 0, т. е. если 𝑔𝑥𝑎 = 𝑚𝜋,𝑚 = 1,2,3, … , откуда 𝑔𝑥= 𝑚𝜋/𝑎. 

Вторая часть граничных условий приводит к равенствам 

(А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;)𝐶 𝑒−𝑗ℎ𝑧= 0; 

(А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;)(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑏 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑏) 𝑒
−𝑗ℎ𝑧= 0, 

которые выполняются при произвольных координатах x и z, если 

𝐶 = 0, 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑏 = 0. В последнем соотношении D 0, и оно выполня-

ется, если 0sin bg y , т. е. если 𝑔𝑦𝑏 = 𝑛𝜋, 𝑛 = 1,2,3, …, откуда 𝑔𝑦= 𝑛𝜋 /𝑏. 
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С учетом приведенных преобразований соотношение (2.11) можно 

представить в виде 

𝐸𝑍 = 𝐸̇0𝑧 sin(
𝑚𝜋

𝑎
𝑥)sin (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦)𝑒−𝑗ℎ𝑧 ,                   (2.12) 

где DBZ 0
 – величина, связанная непосредственно с интенсивностью 

сторонних источников, значение которой не может быть определено в 

результате решения граничной задачи. 

Подставляя 𝑔𝑥 = 𝑚𝜋/𝑎, 𝑔𝑦 = 𝑛𝜋 /𝑏 в равенство (2.8), получим частное 

выражение 𝑔 для прямоугольного волновода с размерами поперечного 

сечения a и b 

𝑔 = √(
𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

.                             (2.13) 

Распишем 2.1 и (2.2) через проекции в декартовой системе ко-

ординат: 

(1̄𝑥𝛦̇𝑥 + 1̄𝑦𝛦̇𝑦) =
−𝑗ℎ

𝑔2
(1̄𝑥

𝜕𝛦̇𝑧

𝜕𝑥
+ 1̄𝑦

𝜕𝛦̇𝑧

𝜕𝑦
); 

(1̄𝑥𝛨̇𝑥 + 1̄𝑦𝛨̇𝑦) =
−𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2
(−1̄𝑥

𝜕𝛦̇𝑧

𝜕𝑦
+ 1̄𝑦

𝜕𝛦̇𝑧

𝜕𝑥
). 

Подставляя в правую часть полученных равенств (2.12) и прирав-

нивая соответствующие проекции, запишем: 

𝐸̇𝑋 = −
𝑗ℎ

𝑔2

𝜕𝐸𝑍

𝜕𝑥
= −

𝑗ℎ

𝑔2
𝑔𝑥𝐸̇0𝑍 cos (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) sin (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐸̇𝑌 = −
𝑗ℎ

𝑔2

𝜕𝐸𝑍

𝜕𝑦
= −

𝑗ℎ

𝑔2
𝑔𝑦𝐸̇0𝑍 sin (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) cos (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐻̇𝑋 =
𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑦
= −

𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2
𝑔𝑦𝐸̇0𝑍 sin (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) cos (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐻̇𝑌 = −
𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2
𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑥
= −

𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2
𝑔𝑥𝐸̇0𝑍 cos (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) sin (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧. 

Из равенств (2.12), (2.14) следует, что структура поля волн типа Е 

в плоскости поперечного сечения имеет характер стоячей волны, при 

этом индексы m и n, входящие в (2.13), имеют простой физический 

смысл. Индекс m соответствует числу стоячих полуволн, укладываю-

щихся вдоль стенки длиной а, и n – числу стоячих полуволн, уклады-

вающихся вдоль стенки длиной b. Таким образом, индексы m и n пол-

ностью определяют поперечную структуру волн типа Е в прямоуголь-

ном волноводе и каждой паре чисел m и n соответствует определенная 

волна электрического типа, распространяющаяся в волноводе. Волны 

(2.14) 
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электрического типа в прямоугольном волноводе обозначаются сле-

дующим образом: Еmn. На рис. 2.2 для некоторого фиксированного мо-

мента времени приведены структуры полей в трех ортогональных 

плоскостях волн 𝐸11 (рис. 2.2, а) и 𝐸21 (рис. 2.2, б) в прямоугольном 

волноводе. 

 
а) 

 
б) 
 

Рис. 2.2 

 

Следует отметить, что, зная структуру поля волны 𝐸11, структуру 

поля волны 𝐸21 можно построить объединением структур двух волн 

𝐸11 по соответствующей координате. Основные параметры волн типа 

Е в прямоугольном волноводе определяются следующими соотноше-

ниями: 
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𝜆кр =
2𝜋

𝑔
= 2𝜋/√(

𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

; 

ℎ = 𝛽√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/𝜆кр)
2⁄ ; 

𝑉ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑉э = 𝑉20/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑍𝑐
𝐸 = 𝑍𝑐√1 − (𝜆/𝜆кр)

2. 

Низшей волной электрического типа в прямоугольном волноводе, 

т. е. волной, обладающей наибольшей кр, является волна Е11. Волны 

Еmn с различной структурой поля, которым соответствуют одинаковые 

значения g, называются вырожденными.  

Магнитные волны «H» (  0 ,   0 ,  z  0 ,  z  0). Поперечные 

составляющие векторов поля для волны Н-типа выражаются через про-

дольную с помощью выражений 

−𝑔2𝛦̇̄⊥ = −𝑗𝜔𝜇а[1̄𝑧𝑔𝑟𝑎𝑑 𝛨̇𝑧;                              (2.15) 

−𝑔2𝛨̇̄⊥ = 𝑗ℎ𝑔𝑟𝑎𝑑 𝛨̇𝑧.                                    (2.16) 

Таким образом, для вычисления поля волн Н-типа достаточно 

определить составляющую 𝐻𝑧, удовлетворяющую однородному урав-

нению Гельмгольца: 

𝛻2𝛨̇𝑧 + 𝑔
2𝛨̇𝑧 = 0,                                    (2.17) 

которое в декартовой системе координат имеет вид 

𝜕2𝛨̇𝑍

𝜕𝑥2
+

𝜕2𝛨̇𝑍

𝜕𝑦2
+ 𝑔2𝛨̇𝑍 = 0.                             (2.18) 

Решая уравнение (2.18) методом разделения переменных, полу-

чим общее решение, аналогичное (2.11): 

𝛨̇𝑧= (А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;)(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦) 𝑒
−𝑗ℎ𝑧.      (2.19) 

Из (2.19) получим частное решение уравнения (2.18) для прямо-

угольного волновода с размерами поперечного сечения a и b, для чего 

решим граничную задачу ∂Н𝜏/𝜕𝑛 = 0 , которая в данном случае 

имеют вид 

x

z




 = 0, при x = 0, x = a;      

y

z




 = 0, при y = 0, y = b. 
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Первая часть граничных условий приводит к равенствам 

𝑔𝑥B(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦) 𝑒
−𝑗ℎ𝑧 = 0; 

𝑔𝑥(–А 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎 + 𝐵 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑎); 

(𝐶 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑦 + 𝐷 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑦) 𝑒
−𝑗ℎ𝑧 = 0, 

которые выполняются при произвольных координатах y и z, если B = 0, 

𝐴 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎 = 0. В последнем соотношении A 0, и оно выполняется, если 

𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑎 = 0, т. е. если 𝑔𝑥𝑎 = 𝑚𝜋,𝑚 = 1,2,3, … , откуда 𝑔𝑥 = 𝑚𝜋/𝑎. 

Вторая часть граничных условий приводит к равенствам 

(А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;) 𝐷 𝑒
−𝑗ℎ𝑧 = 0; 

𝑔𝑦(А 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑥 𝑥 + 𝐵 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑥 𝑥;)(-𝐶 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑏 + 𝐷 𝑐𝑜𝑠 𝑔𝑦 𝑏) 𝑒
−𝑗ℎ𝑧, 

которые выполняются при произвольных координатах x и z, если D = 0, 

𝐶 𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑏 = 0. В последнем соотношении C 0, и оно выполняется, если 

𝑠𝑖𝑛 𝑔𝑦 𝑏 = 0, т. е. если 𝑔𝑦𝑏 = 𝑛𝜋, 𝑛 = 1,2,3, …, откуда 𝑔𝑦= 𝑛𝜋 /𝑏. 

С учетом приведенных преобразований соотношение (2.19) можно 

представить в виде 

𝛨̇𝑍 = 𝛨̇0𝑍 𝑐𝑜𝑠(
𝑚𝜋

𝑎
𝑥) 𝑐𝑜𝑠(

𝑛𝜋

𝑏
𝑦)𝑒−𝑗ℎ𝑧,                         (2.20) 

где 𝛨̇0𝑍 = 𝐴 ⋅ 𝐶 – величина, связанная непосредственно с интенсивно-

стью сторонних источников, значение которой не может быть опреде-

лено в результате решения граничной задачи. Подставляя 𝑔𝑥= 𝑚𝜋/𝑎, 

𝑔𝑦= 𝑛𝜋 /𝑏 в равенство (2.8), получим частное выражение 𝑔 для прямо-

угольного волновода с размерами поперечного сечения a и b 

𝑔 = √(
𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

.                                 (2.21) 

Из выражений (2.13) и (2.21) следует, что волны Н и Е в прямо-

угольном волноводе с соответствующими одинаковыми индексами m 

и n являются вырожденными. 

Распишем формулы 2.15 и (2.16) через проекции в декартовой 

системе координат: 

(1̅𝑥𝐸̇𝑥 + 1̅𝑦𝐸̇𝑦) =
𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2
(−1̅𝑥

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑦
+ 1̅𝑦

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑥
); 

(1̅𝑥𝐻̇𝑥 + 1̅𝑦𝐻̇𝑦) =
−𝑗ℎ

𝑔2
(1̅𝑥

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑥
+ 1̅𝑦

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑦
). 

Подставляя в правую часть полученных равенств (2.20) и прирав-

нивая соответствующие проекции, получим: 
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𝐸̇𝑋 = −
𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑦
=

𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2
𝑔𝑦𝐻̇0𝑍 cos (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) sin (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐸̇𝑌 =
𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑥
= −

𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2
𝑔𝑥𝐻̇0𝑍 sin (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) cos (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐻̇𝑋 = −
𝑗ℎ

𝑔2

𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑥
=

𝑗ℎ

𝑔2
𝑔𝑥𝐻̇0𝑍 sin (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) cos (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝐻̇𝑌 = −
𝑗ℎ

𝑔2
𝜕𝐻̇𝑍

𝜕𝑦
=

𝑗ℎ

𝑔2
𝑔𝑦𝐻̇0𝑍 cos (

𝑚𝜋

𝑎
𝑥) sin (

𝑛𝜋

𝑏
𝑦) 𝑒−𝑗ℎ𝑧. 

Из уравнений (2.20), (2.22) следует, что структура поля волн типа 

Н, как и у волн типа Е, в плоскости поперечного сечения имеет характер 

стоячей волны, при этом индексы m и n, входящие в выражение (2.21), 

имеют тот же физический смысл. Индекс m соответствует числу стоячих 

полуволн, укладывающихся вдоль стенки длиной а, и n – числу стоячих 

полуволн, укладывающихся вдоль стенки длиной b. Таким образом, ин-

дексы m и n полностью определяют поперечную структуру волн типа Н 

в прямоугольном волноводе, и каждой паре чисел m и n соответствует 

определенная волна магнитного типа, распространяющаяся в волноводе. 

Волны магнитного типа в прямоугольном волноводе обозначаются сле-

дующим образом: 𝐻𝑚𝑛. Из равенств (2.20), (2.22) также следует, что 

у волн Н, в отличие от волн Е, обращение в ноль одного из индексов (m 

или n) не влечет за собой обращения в ноль всех составляющих поля. По-

этому у волн Н индексы m и n могут принимать нулевые значения неод-

новременно. На рис. 2.3 для некоторого фиксированного момента вре-

мени приведена структура поля в трех ортогональных плоскостях волны 

𝐻10 в прямоугольном волноводе. На рис. 2.4 изображена поперечная 

структура поля волны 𝐻20, которую можно построить объединением по-

перечных структур двух волн 𝐻10 по соответствующей координате. 
 

 

Рис. 2.3 Рис. 2.4 

(2.22) 
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Основные параметры волн типа H в прямоугольном волноводе 

определяются следующими соотношениями: 

𝜆кр =
2𝜋

𝑔
= 2𝜋/√(

𝑚𝜋

𝑎
)
2

+ (
𝑛𝜋

𝑏
)
2

; 

ℎ = 𝛽√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/𝜆кр)
2⁄ ; 

𝑉ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑉э = 𝑉20/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑍𝑐
𝐻 = 𝑍𝑐/√1 − (𝜆/𝜆кр)

2. 

Низшей волной магнитного типа в прямоугольном волноводе бу-

дет волна 𝐻10. Из сравнения 𝜆кр для низших волн электрического и маг-

нитного типов следует 𝜆кр
𝐻10  > 𝜆кр

𝐸11, т. е. при a > b волна 𝐻10 является 

низшей среди всех волн в прямоугольном волноводе. 

Частотный анализ свойств волн в прямоугольном волноводе поз-

воляет отметить следующее: при 𝜆кр
𝐻20   𝜆  𝜆кр

𝐻10 в прямоугольном вол-

новоде с a > b существует только волна 𝐻10, которую в этом случае 

принято называть основным типом волны; при 𝜆 < 𝜆кр
𝐻20 наряду с основ-

ным типом в волноводе могут существовать волны высших типов (𝐻20, 

𝐻01, 𝐸11, …); при 𝜆 > 𝜆кр
𝐻10 волны в волноводе не распространяются. 

Волна Н10 в прямоугольном волноводе. При a > b волна Н10 будет 

низшей среди всех волн в прямоугольном волноводе. Поэтому на за-

данной частоте размеры поперечного сечения волновода с волной Н10 

будут наименьшими. Запишем выражения для составляющих поля 

волны Н10: 

jhz

ZZ xe
a




cos0
 ;                                (2.23) 

jhz

ZaY xe
a

a
j 




 sin0

 ;                            (2.24) 

jhz

ZХ xe
a

a
jh 




sin0

 .                             (2.25) 

Структура поля волны H10, построенная в соответствии с форму-

лами (2.23) – (2.25), показана на рис. 2.5. Согласно уравнениям Макс-

велла замкнутые линии магнитного поля должны охватывать токи 

проводимости, или токи смещения. В волноводе замкнутые линии 
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магнитного поля пронизываются токами смещения. В случае волны 

H10 (рис. 2.5) линии магнитного поля охватывают токи смещения, те-

кущие между широкими стенками параллельно оси y. В распространя-

ющейся волне максимальная плот-

ность тока смещения получается в цен-

тре замкнутых магнитных силовых ли-

ний, где напряженность электриче-

ского поля равна нулю. Это следует из 

выражения 𝑗см⃗⃗⃗⃗  ⃗ = 𝜀𝑎∂𝐸/⃗⃗⃗⃗  ⃗∂t = jɷ𝜀𝑎𝐸⃗ , в ко-

тором вектор плотности тока смеще-

ния сдвинут по фазе относительно век-

тора напряженности электрического 

поля на угол π/2, т. е. расстояние между максимумом плотности тока 

смещения и максимумом напряженности электрического поля вдоль 

оси z в фиксированный момент времени равно в/4. 

Основные параметры волны H10 в прямоугольном волноводе 

определяются следующими соотношениями: 

𝜆кр = 2𝑎; 

ℎ = 𝛽√1 − (𝜆/2𝑎)2; 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/2𝑎)2⁄ ; 

𝑉э = 𝑉20/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/2𝑎)
2; 

𝑍𝑐
𝐻 = 𝑍𝑐/√1 − (𝜆/2𝑎)

2. 

2.2. Круглый волновод 

Электрические волны «Е» (  0 ,   0 ,  z  0  ,  z  0). Круглый 

волновод представляет собой полую метал-

лическую трубу круглого сечения (рис. 2.6). 

Предположим, что стенки волновода обла-

дают бесконечной проводимостью, а запол-

няющая его среда – идеальный диэлектрик 

с параметрами εа и µа. В такой направляю-

щей структуре могут существовать волны 

Е и Н и не могут существовать 

T-волны. На рис. 2.6 показана используемая 

Рис. 2.5 

Рис. 2.6 
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цилиндрическая система координат и диаметр 2а поперечного сечения 

волновода. Будем считать, что источники, создающие поле, располо-

жены в отрицательном направлении оси z за пределами рассматрива-

емой части линии передачи, а созданные ими волны Е-типа распро-

страняются в положительном направлении оси z. Поперечные состав-

ляющие векторов поля для волны Е-типа выражаются через продоль-

ную с помощью соотношений 

zjhgradg  
2 ;                                     (2.26) 

 zza gradjg  
 12  .                                 (2.27) 

Таким образом, для вычисления поля волн Е-типа достаточно 

определить составляющую 𝐸𝑧, удовлетворяющую однородному урав-

нению Гельмгольца: 

022  zz g  ,                                       (2.28) 

которое в цилиндрической системе координат имеет вид 

0
11 2

2

2

2









z

zz g
E

rr

E
r

rr













.                          (2.29) 

Для решения уравнения (2.29) воспользуемся методом разделе-

ния переменных. Запишем функцию 
z
 в виде произведения трех функ-

ций, каждая из которых зависит только от одной переменной, 

𝐸𝑧(𝑟, 𝜙, 𝑧) = 𝑅(𝑟)𝛷(𝜙)𝑒−𝑗ℎ𝑧 = 𝐸𝑧(𝑟, 𝜙)𝑒
−𝑗ℎ𝑧.                 (2.30) 

Умножим члены уравнения (2.29) на r2, подставим (2.30) в (2.29) и, вы-

полнив дифференцирование, разделим члены полученного уравнения 

на jhzerR  )()(  . В результате имеем: 

𝑟
𝑑

𝑑𝑟
(𝑟(dR(𝑟))/dr)

𝑅(𝑟)
+ 𝑔2𝑟2 = −

𝑑2𝛷(𝜙) 𝑑𝜙2⁄

𝛷(𝜙)
.                     (2.31) 

Левая часть уравнения (2.31) зависит от r, правая – от . Перемен-

ные r и  – независимые. Равенство двух независимых функций воз-

можно, если каждая из них равна постоянной. Обозначая постоянную 

m2 и приравнивая левую и правую части формулы (2.31) к постоянной, 

приходим к двум дифференциальным уравнениям 

d2Φ

d2
+m2Φ = 0;                                       (2.32) 

d2R

dr2
+

1

r

dR

dr
+ (g2 −

m2

r2
)R = 0.                           (2.33) 
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В рассматриваемой задаче составляющая ),,( zrEz  является пери-

одической по   с периодом 2 

𝐸𝑧(𝑟,+ 2𝜋, 𝑧) = 𝐸𝑧(𝑟,, 𝑧).                            (2.34) 

Этим же свойством обладает функция 𝛷() 

𝛷(+ 2𝜋) = 𝛷().                                     (2.35) 

Решение уравнения (2.32) имеет вид 

𝛷() = 𝐴 𝑠𝑖𝑛𝑚 + 𝐵 𝑐𝑜𝑠𝑚 ,                          (2.36) 

где A и B – некоторые постоянные – постоянные интегрирования. Ра-

венство (2.35) выполняется, если коэффициенты m в (2.36) – целые по-

ложительные числа: m = 0,1, 2… . Ипользуя свойства тригонометриче-

ских функций, выражение (2.36) можно привести к виду 

𝛷(𝜙) = 𝐴 𝑠𝑖𝑛𝑚𝜙 + 𝐵 𝑐𝑜𝑠𝑚𝜙 = 𝐴1 𝑐𝑜𝑠𝑚 (𝜙 − 𝜙0),           (2.37) 

где 𝐴1 = √𝐴
2 + 𝐵2,  𝜙0= arctg(A/B).  

Уравнение (2.33) является дифференциальным уравнением Бес-

селя. Его решение можно представить в виде 

𝑅(𝑟) = 𝐶 ′𝐽𝑚(𝑔𝑟) + 𝐷
′𝑁𝑚(𝑔𝑟),                             (2.38) 

где 𝐽𝑚(𝑔𝑟) и 𝑁𝑚(𝑔𝑟) – соответственно функции Бесселя и Неймана по-

рядка m от аргумента gr; 𝐶 ′, 𝐷′ – некоторые постоянные. При 𝑟 → 0 

функция Неймана 𝑁𝑚(𝑔𝑟)  . Напряженность поля в любой точке 

внутри волновода считается ограниченной величиной, поэтому в об-

щем решении (2.38) следует положить 𝐷′ = 0. При этом частное реше-

ние будет иметь вид 

𝑅(𝑟) = 𝐶 ′𝐽𝑚(𝑔𝑟).                                      (2.39) 

Подставляя уравнения (2.37), (2.39) в (2.30), получим 

𝐸̇𝑧 = 𝐸0𝑧𝐽𝑚(𝑔𝑟) 𝑐𝑜𝑠𝑚 (𝜙 − 𝜙0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧,                      (2.40) 

где 𝐸0𝑧 = 𝐴, 𝐶 ′ – величина, непосредственно связанная с интенсивно-

стью сторонних источников. 

Запишем уравнения связи (2.26), (2.27) через проекции в цилин-

дрической системе координат 

 









zz E

rr

E

rrr jhEEg
 12 11)11(  ;                   (2.41) 

rarr jHHg 1()11(2  
 1

𝑟

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝜑
 + 1𝜑⃗⃗ ⃗⃗  

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑟
).             (2.42) 
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Приравнивая соответствующие проекции, получим: 

𝐸𝑟= - 
jh

2g
 
𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑟
;             𝐸𝜑= - 

𝑗ℎ

𝑔2

1

𝑟

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝜑
; 

𝐻𝑟= 
aj

2g

1

𝑟

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝜑
;             𝐻𝜑= - 

aj  

2g

𝜕𝐸𝑧

𝜕𝑟
. 

Подставляя в полученные равенства (2.40), придем к выражениям 

для поперечных составляющих волн типа Е в круглом волноводе 

𝐸̇𝑟 = −
𝑗ℎ

𝑔
𝐸0𝑧𝐽𝑚

′ (𝑔𝑟) cos𝑚(𝜑 − 𝜑0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧 ;

𝐸̇𝜑 = −
𝑗ℎ

𝑔2

𝑚

𝑟
𝐸0𝑧𝐽𝑚(𝑔𝑟) sin𝑚(𝜑 − 𝜑0)𝑒

−𝑗ℎ𝑧 ;

 𝐻̇𝑟 = −
𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔2

𝑚

𝑟
𝐸0𝑧𝐽𝑚(𝑔𝑟) sin𝑚(𝜑 − 𝜑0)𝑒

−𝑗ℎ𝑧;

𝐻̇𝜑 = −
𝑗𝜔𝜀𝑎

𝑔
𝐸0𝑧𝐽𝑚

′ (𝑔𝑟) cos𝑚(𝜑 − 𝜑0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧 ,

  

}
  
 

  
 

          (2.43) 

где штрих означает дифференцирование функции Бесселя по полному 

аргументу.  

Поперечное волновое число определим, используя граничное 

условие на идеально проводящей поверхности Е𝜏|𝑠 = 0. В данном слу-

чае это условие можно записать в следующем виде: 

𝐸𝑧|𝑟=𝑎 = 0.                                         (2.44) 

Подставляя выражение (2.40) в (2.44), получим 

0)ga(Jm  .                                        (2.45) 

Имеется бесконечное число значений аргумента, при которых 

функция Бесселя обращается в ноль. Эти значения аргумента называ-

ются корнями функции Бесселя. Обозначая n-й корень функции Бес-

селя m-го порядка  𝑚𝑛
𝐸 , из (2.45) получим 𝜈𝑚𝑛

𝐸 = 𝑔𝑎, откуда 

ag E

mn ,      кр
Е

= 
2𝑎
E

mn
.                               (2.46) 

Порядок функции Бесселя m и номер корня n имеют также простой фи-

зический смысл. Индекс m соответствует числу стоячих волн, уклады-

вающихся по окружности волновода, а индекс n – числу стоячих полу-

волн, укладывающихся по радиусу волновода. Таким образом, индексы 

m и n полностью определяют поперечную структуру волн типа Е 

в круглом волноводе, и каждой паре чисел m и n соответствует опреде-

ленная волна электрического типа, распространяющаяся в волноводе. 
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Волны электрического типа в круглом волноводе обозначаются Еmn. 

Несколько первых корней функции Бесселя 𝜈𝑚𝑛
𝐸  в порядке их возраста-

ния и соответствующие им критические длины волн кр
𝐸𝑚𝑛, пронормиро-

ванные к радиусу волновода a, представлены в следующей таблице: 

 

Тип волны E01 E11 E21 E02 E01 E12 

𝜈𝑚𝑛
𝐸  2,405 3,832 5,135 5,520 6,379 7,016 

кр𝐸𝑚𝑛
𝑎

 2,613 1,640 1,223 1,138 0,985 0,895 

 

Из таблицы следует, что низшим типом среди волн E в круглом 

волноводе является волна E01. 

На рис. 2.7 для некоторого фиксированного момента времени 

приведена структура поля в двух ортогональных плоскостях волны 𝐸01 

в круглом волноводе. 

 
 

Рис. 2.7 

 

Основные параметры волн типа Е в круглом волноводе определя-

ются следующими соотношениями: 

кр
Е

= 
2𝑎
E

mn
 ; 

ℎ = 𝛽√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/𝜆кр)
2⁄ ; 

𝑉ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑉э = 𝑉20/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑍𝑐
𝐸 = 𝑍𝑐√1 − (𝜆/𝜆кр)

2. 
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Магнитные волны «H» (  0 ,   0 ,  z  0 ,  z  0). Поперечные 

составляющие векторов поля для волны Н-типа выражаются через про-

дольную с помощью соотношений 

−𝑔2𝛦̇̄⊥ = −𝑗𝜔𝜇𝑎[1̄𝑧 𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝐻̇ 𝑧];                            (2.47) 

−𝑔2𝛨̇̄⊥ = 𝑗ℎ𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝐻̇ 𝑧.                                 (2.48) 

Для вычисления поля волн Н-типа достаточно определить состав-

ляющую 𝐻𝑧, удовлетворяющую однородному уравнению Гельмгольца: 

𝛻2𝛨̇𝑧 + 𝑔
2𝛨̇𝑧 = 0,                                     (2.49) 

которое в цилиндрической системе координат имеет вид 

1

𝑟

𝜕

𝜕𝑟
(𝑟

𝜕𝐻̇𝑧

𝜕𝑟
) +

1

𝑟2
𝜕2𝐻̇𝑧

𝜕𝜙2
+ 𝑔2𝐻̇𝑧 = 0.                        (2.50) 

Решая уравнение (2.50) методом разделения переменных 

𝐻𝑧(𝑟, 𝜙, 𝑧) = 𝑅(𝑟)𝛷(𝜙)𝑒−𝑗ℎ𝑧, 

получим общее решение, аналогичное (2.40): 

𝐻̇𝑧 = 𝐻0𝑧𝐽𝑚(𝑔𝑟) 𝑐𝑜𝑠𝑚 (𝜙 − 𝜙0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧.                    (2.51) 

Запишем уравнения связи (2.47), (2.48) через проекции в цилин-

дрические системы координат 

−𝑔2(1̄𝑟𝐸̇𝑟 + 1̄𝜙𝐸̇𝜙) = −𝑗𝜔𝜇𝑎 (−1̄𝑟
1

𝑟

𝜕𝐻̇𝑧

𝜕𝜙
+ 1̄𝜙

𝜕𝐻̇𝑧

𝜕𝑟
); 

−𝑔2(1̄𝑟𝐻̇𝑟 + 1̄𝜙𝐻𝜙) = 𝑗ℎ (1̄𝑟
𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑟
+ 1̄𝜙

1

𝑟

𝜕𝐻𝑧

𝜕𝜙
). 

Приравнивая соответствующие проекции, будем иметь: 

𝐸𝑟 = −
𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2

1

𝑟

𝜕𝐻𝑧̇

𝜕𝜑
;        𝐻𝑟 = −

𝑗ℎ

𝑔2

𝜕𝐻𝑧̇

𝜕𝑟
; 

𝐸𝜑 =
𝑗𝜔𝜇𝑎

𝑔2
𝜕𝐻𝑧̇

𝜕𝑟
;          𝐻𝜑 = −

𝑗ℎ

𝑔2
1

𝑟

𝜕𝐻𝑧̇

𝜕𝜑
. 

Подставляя в полученные равенства (2.51), придем к выражениям 

для поперечных составляющих волн типа H в круглом волноводе: 

𝐸𝑟  = 
𝑗𝜔𝜇𝑎

g2

𝑚

𝑟
𝐻0𝑧

jhz

m emgrJ  )(sin)( 0 ; 

 𝐸𝜑 = 
𝑗𝜔𝜇𝑎

g
𝐻0𝑧

jhz

m emgrJ  )(cos)( 0 ; 

𝐻𝑟 = − 
𝑗ℎ

g
𝐻0𝑧

jhz

m emgrJ  )(cos)( 0 ; 

𝐻𝜑 = 
𝑗ℎ

g2

𝑚

𝑟
𝐻0𝑧

jhz

m emgrJ  )(sin)( 0 , 

(2.52) 

(2.53) 
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где штрих означает дифференцирование функции Бесселя по полному 

аргументу. Поперечное волновое число определим, используя гранич-

ное условие на идеально проводящей поверхности 
𝜕𝐻𝜏

𝜕𝑛
|0 = 0. В данном 

случае это условие можно записать в следующем виде: 
𝜕𝐻𝑧

𝜕𝑟
|𝑟=𝑎 = 0.                                           (2.54) 

Подставляя выражение (2.51) в (2.54), получим 

𝐽𝑚
′ (𝑔𝑎) = 0.                                          (2.55) 

Имеется бесконечное число значений аргумента, при которых 

производная функция Бесселя обращается в ноль. Эти значения аргу-

мента называются корнями производной функции Бесселя. Обозначая 

n-й корень производной функции Бесселя m-го порядка  𝑚𝑛
𝐻 , из фор-

мулы (2.55) получим  𝑚𝑛
𝐻 = 𝑔𝑎, откуда 

g  𝑚𝑛
𝐻 /𝑎,     кр

𝐻𝑚𝑛= 2a/ 𝑚𝑛
𝐻 .                        (2.56) 

Порядок производной функции Бесселя m и номер корня n 

имеют также простой физический смысл. Индекс m соответствует 

числу стоячих волн, укладывающихся по окружности волновода, а ин-

декс n – числу стоячих полуволн, укладывающихся по радиусу волно-

вода. Таким образом, индексы m и n полностью определяют попереч-

ную структуру волн типа Н в круглом волноводе, и каждой паре чисел 

m и n соответствует определенная волна магнитного типа, распростра-

няющаяся в волноводе. Волны Н-типа в круглом волноводе обознача-

ются 𝐻𝑚𝑛. Несколько первых корней производной функции Бесселя 

 𝑚𝑛
𝐻  в порядке их возрастания и соответствующие им критические 

длины волн кр
𝐻𝑚𝑛, пронормированные к радиусу волновода a, пред-

ставлены в следующей таблице: 

 

Тип волны H01 H11 H21 H02 H01 H12 

𝜈𝑚𝑛
𝐻  1,84 3,05 3,83 4,20 5,32 5,33 

кр𝐻𝑚𝑛
𝑎

 3,41 2,06 1,64 1,50 0,182 1,178 

Из таблицы следует, что низшим типом среди волн Н в круглом 

волноводе будет волна 𝐻11. Из сравнения кр  для низших волн электри-

ческого и магнитного типов в круглом волноводе следует: кр
𝐻11  > кр

𝐸01, 
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т. е. в круглом волноводе волна 𝐻11 является низшей среди всех волн в 

круглом волноводе. 

Используя свойство функций Бесселя, установим важную особен-

ность, присущую волнам в круглом волноводе. Производную функцию 

Бесселя можно выразить через функции Бесселя следующим образом: 

   J ( ) J ( ) J ( )m
m
x m mx x x1 .                                (2.57) 

Поэтому уравнение  J ( )m ga 0 эквивалентно равенству 

J ( ) J ( )m
m
ga mga ga 1 .                                  (2.58) 

При m = 0 уравнение (2.48) будет иметь вид 0)(J
1



ga

m
. 

Откуда 
1𝑛
𝐸
= 

0𝑛
𝐻

,  кр
𝐸1𝑛 = кр

𝐻0𝑛, т. е. в круглом волноводе волны 

𝐸1𝑛 и 𝐻0𝑛 являются вырожденными. На рис. 2.8 для некоторого фикси-

рованного момента времени приведена структура поля в двух ортого-

нальных плоскостях волны 𝐻11 в круглом волноводе. Основные пара-

метры волн типа Н в круглом волноводе определяются соотношениями: 

кр
𝐻𝑚𝑛= 2a/

𝑚𝑛
𝐻

 ; 

ℎ = 𝛽√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/𝜆кр)
2⁄ ; 

𝑉ф = 𝑉0/√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

𝑉э = 𝑉20/𝑉ф = 𝑉0√1 − (𝜆/𝜆кр)
2; 

 𝑍𝑐
𝐻 = 𝑍𝑐/√1 − (𝜆/𝜆кр)

2. 
 

 
 

Рис. 2.8 
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Частотный анализ свойств волн в круглом волноводе позволяет 

отметить следующее: при кр
𝐸01   𝜆  кр

𝐻11 в круглом волноводе диамет-

ром 2a  существует только волна 𝐻11, которую в этом случае принято 

называть основным типом волны; при 𝜆 < кр
𝐸01 наряду с основным типом 

в волноводе могут существовать волны высших типов (𝐸01, 𝐻21, 𝐻01, 

𝐸11, …); при 𝜆 > кр
𝐻11 волны в круглом волноводе не распространяются. 

2.3. Токи на стенках прямоугольного и круглого волноводов 

Токи в прямоугольном волноводе с волной H10. Каждому типу 

волны, распространяющейся в волноводе, соответствует определен-

ная структура токов проводимости на его стенках. В случае идеально 

проводящих стенок токи проводимости являются поверхностными, 

а комплексная амплитуда их плотности 
эJ вычисляется по формуле 

[1̄𝑛𝐻̄⊥] =
эJ ,                                        (2.59) 

из которой следует, что вектор плотности поверхностного тока равен 

тангенциальной составляющей магнитного поля у поверхности провод-

ника и направлен нормально к ней. Магнитные составляющие волны H10 

в прямоугольном волноводе имеют вид 

𝛨̇𝑍 = 𝛨̇0𝑍 𝑐𝑜𝑠
𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧; 

𝛨̇Х = 𝑗ℎ
𝑎

𝜋
𝛨̇0𝑍 𝑠𝑖𝑛

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧. 

В соответствии с формулой (2.59) компонента 
Х  приводит к воз-

буждению на широких стенках прямоугольного волновода поверх-

ностных токов, имеющих следующую структуру и направление: 

𝑗̅̇э = [−1̅𝑦 , 1̅𝑥]𝐻̇𝑋 = 1̅𝑧  𝐽𝑧
э = 1̅𝑧𝐻̇𝑋 = 1̅𝑧  𝑗ℎ

𝑎

𝜋
𝐻̇0𝑧 sin

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧.       (2.60) 

Соответствующая структура продольных поверхностных токов 

на широких стенках прямоугольного волновода приведена на рис. 2.9. 

В соответствии с формулой (2.59) компонента 
Z  приводит к воз-

буждению на широких стенках прямоугольного волновода поперечных 

поверхностных токов, имеющих следующую структуру и направление: 

эJ =[-
y1 ,

z1 ]
Z = -

x1 𝐽𝑥
э= -

x1 𝛨̇0𝑍 𝑐𝑜𝑠
𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧.                    (2.61) 

Соответствующая структура поперечных поверхностных токов на уз-

ких стенках прямоугольного волновода приведена на рис. 2.10. 
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Рис. 2.9                                       Рис. 2.10 

В соответствии с выражением (2.59) компонента 
Z  при x = 0 и 

x = a приводит к возбуждению на узких стенках прямоугольного волно-

вода поверхностных токов, имеющих следующую структуру и направ-

ление: 
эJ =[

x1 ,
z1 ]

Z /𝑥=0=-
y1 𝐽𝑦
э=-

y1 𝛨̇0𝑍𝑒
−𝑗ℎ𝑧.                     (2.62) 

Композиция поверхностных токов 𝑗𝑥
э, 𝑗𝑦

э образует единую струк-

туру поперечных токов (см. рис. 2.10). 

Более информативным считается использование модуля ком-

плексной плотности тока на стенках прямоугольного волновода, кото-

рая в любой точке внутренней поверхности определяется соотношением 

|𝑗э|= √|𝑗𝑥
э|2 + |𝑗𝑦

э|2 + |𝑗𝑧
э|2.                              (2.63) 

 

Рис. 2.11                                       Рис. 2.12 

Соответствующая структура эJ для волны H10 приведена на 

рис. 2.11. Из рис. 2.12 следует, что в структуре комплексной плотности 

тока на стенках прямоугольного волновода с волной E11 присутствуют 

только продольные составляющие. 

Токи в круглом волноводе с волной H11. В круглом волноводе 

с волной H11 присутствуют две тангенциальные к поверхности волно-

вода составляющие вектора напряженности магнитного поля H , Hz и 

соответствующие проекции поверхностного тока J , Jz  . 
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Структура комплексной плотности тока на стенках волновода и 

направление протекания поверхностных токов приведены на рис. 2.13. 

 
 

Рис. 2.13                                       Рис. 2.14 
 

Токи в круглом волноводе с волной H01. В этом случае тангенци-

альной к поверхности волновода является лишь продольная составля-

ющая магнитного поля, которая определяется формулой 

𝐻𝑧 = 𝐻0𝑧 𝐽0( 𝜈01
𝐻 )𝑒−𝑗ℎ𝑧.                                 (2.64) 

Ей соответствует поперечная составляющая поверхностного тока 
J
э  = 𝐻0𝑧 𝐽0( 𝜈01

𝐻 )𝑒−𝑗ℎ𝑧, распределенная с одинаковой плотностью по пе-

риметру волновода (рис. 2.14). 

2.4. Волны в коаксиальной линии 

Коаксиальная линия представляет собой полую металлическую 

трубу круглого сечения с соосным цилиндрическим проводником 

(рис. 2.15). Будем полагать, что стенки экрана и центральный проводник 

обладают бесконечной проводимостью, а среда 

между ними – идеальный диэлектрик с парамет-

рами εа и µа. В такой линии могут существовать 

волны T, Е и Н. Так как кр
Т = ∞ (𝑓кр

𝑇 = 0), то в ко-

аксиальной линии волной основного типа станет 

волна Т. 

Поперечные электромагнитные волны «T» 

(  0 ,   0 ,Еz = 0 , Нz = 0). Введем цилиндриче-

скую систему координат (рис. 2.15), совместив координату z с осью ли-

нии. Так как поле Т-волны имеет потенциальный характер, 

∇⊥
2


 = 0;     ∇⊥

2𝛨̇̄⊥ = 0,                             (2.65) 

Рис. 2.15 



44 
 

то решения уравнений (2.65) выражаются через поперечный градиент 

скалярных потенциалов. Для первого уравнения системы (2.65) 

𝐸̇̄ = −𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝜓,                                     (2.66) 

где   удовлетворяет поперечному уравнению Лапласа 

𝛻⊥
2𝜓 = 0,                                         (2.67) 

или в полярной системе координат 

𝜕2𝜓

𝜕𝑟2
+

1

𝑟

𝜕𝜓

𝜕𝑟
+

1

𝑟2

𝜕2𝜓

𝜕𝜙2
= 0.                            (2.68) 

Уравнение (2.68) имеет два решения: 

𝜓1 = (𝐴𝑟𝑚 + 𝐵𝑟−𝑚) 𝑐𝑜𝑠𝑚 (𝜙 − 𝜙0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧.                 (2.69) 

𝜓2 = −𝐷 𝑙𝑛 𝑟 𝑒−𝑗ℎ𝑧,                                  (2.70) 

где m – целое число. Верному решению соответствует равная нулю ка-

сательная к проводникам линии составляющая электрического поля 

𝐸𝜙(𝑅1, 𝜙) = 𝐸𝜙(𝑅2, 𝜙) = 0.                            (2.71) 

Из уравнения (2.66) следует 

𝐸̇𝜙 = −
1

𝑟

𝜕𝛹

𝜕𝜙
= 0.                                  (2.72) 

Подставляя уравнение (2.69) в (2.72), получим, что при 𝐴 ≠ 0 и 

𝐵 ≠ 0 граничные условия (2.71) не выполняются, т. е. решение уравне-

ния (2.69) следует исключить как физически недостоверное. При под-

становке (2.70) в (2.72) граничные условия (2.71) удовлетворяются 

тождественно, так как решение уравнения (2.70) от 𝜙 не зависит. Таким 

образом, физически достоверным решением уравнения (2.68) является 

решение (2.70). Подставляя (2.70) в (2.66), получим 

𝛦̇̄⊥=
r1 𝐸̇𝑟 =-1̄𝑟

𝜕𝛹

𝜕𝑟
=

r1
𝐷

𝑟
𝑒−𝑗ℎ𝑧.                              (2.73) 

Подставляя уравнение (2.73) в  H
Z

E
c

z 
1
1  , имеем 

𝛨̇̄⊥=1̄𝜙
𝐸𝑟

𝑍𝑐
=1̄𝜙𝐻̇𝜙= 1

𝐷

𝑍𝑐𝑟
𝑒−𝑗ℎ𝑧.                          (2.74) 

Соотношения (2.73), (2.74) описывают составляющие поля волны 

Т-типа в коаксиальной линии. Выразим постоянную D в соотношениях 

(2.73), (2.74) через модуль напряженности электрического поля у по-

верхности внутреннего проводника E0. Из (2.73) следует 
10RED  . Тогда 
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проекции составляющих поля волны Т-типа в коаксиальной линии 

можно записать 

𝐸̇𝑟=
Е0𝑅1

𝑟
 𝑒−𝑗ℎ𝑧.                                       (2.75) 

𝐻̇𝜙=
Е0𝑅1

𝑟𝑍𝑐
𝑒−𝑗ℎ𝑧.                                      (2.76) 

Структура поля Т-волны в коаксиальной линии показана на 

рис. 2.16. Волны типа Т в коаксиальной линии характеризуются следу-

щими параметрами:  кр
Т = ∞,   ℎ𝑇=  ,   в

𝑇
=,   𝑉ф

𝑇= 𝑉э
𝑇 =

0V ,  𝑍𝑐
𝑇 = 𝑍𝑐. 

 

Рис. 2.16 

Поле волны Т имеет потенциальный характер, поэтому можно 

пользоваться понятием полного тока и напряжения в коаксиальной ли-

нии. Комплексная амплитуда тока, протекающего по проводникам ко-

аксиальной линии, и разность потенциалов между проводниками опре-

деляются соотношениями 

𝐼э̇ = 𝜑𝐿, 𝐻𝑑𝑙 ̅ = ∫ 𝑅1𝐻̇𝜑(𝑅1, 𝜑)𝑑𝜑
2𝜋

0
= 2𝜋𝑅1 (

𝐸0

𝑍𝑐
) 𝑒−𝑗ℎ𝑧.    (2.77) 

u̇ = ∫ 𝐸𝑟𝑑𝑟
𝑅2

𝑅1
= 𝐸0𝑅1 𝑙𝑛

𝑅2

𝑅1
𝑒−𝑗ℎ𝑧.                         (2.78) 

Отношение полного напряжения u к полному току I в режиме бегу-

щей волны называется волновым сопротивлением коаксиальной линии 

𝑍в =
𝑢̇

𝐼̇э
=

𝑍с

2𝜋
ln (

𝑅2

𝑅1
) = 60√

𝜇

𝜀
ln (

𝑅2

𝑅1
).                   (2.79) 

Электрические и магнитные волны. Продольная составляющая 

Ez волны E в коаксиальной линии решается уравнением 

1

𝑟

𝜕

𝜕𝑟
(𝑟
𝜕𝐸𝑧
𝜕𝑟
) +

1

𝑟2
𝜕2𝐸𝑧
𝜕𝜙2

+ 𝑔2𝛦̇𝑧 = 0 

и в общем случае имеет вид 

𝐸̇𝑧 = [𝐶𝐽𝑚(𝑔𝑟) + 𝐷Nm (gr)] 𝑐𝑜𝑠𝑚 (𝜙 − 𝜙0)𝑒
−𝑗ℎ𝑧. 
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Так как в данном случае точка r = 0 находится внутри централь-

ного проводника, то решение включает в себя обе цилиндрические 

функции: 𝐽𝑚(𝑔𝑟) и 𝑁𝑚(𝑔𝑟). Поперечное число g определим, решая гра-

ничную задачу 𝐸𝑧 = 0  при r = 𝑅1, r = 𝑅2, с помощью которой получим 

систему двух уравнений: 

𝐶𝐽𝑚(𝑔𝑅1) + 𝐷𝑁𝑚(𝑔𝑅1) = 0; 

𝐶𝐽𝑚(𝑔𝑅2) + 𝐷𝑁𝑚(𝑔𝑅2) = 0. 

Выражая любой коэффициент из первого уравнения и подставляя 

полученное соотношение во второе уравнение, получим трансцендент-

ное уравнение для нахождения g: 

𝐽𝑚(𝑔𝑅1)

𝐽𝑚(𝑔𝑅2)
=

𝑁𝑚(𝑔𝑅1)

𝑁𝑚(𝑔𝑅2)
.                                  (2.80) 

Выполняя аналогичные преобразования для волн Н-типа в коакси-

альной линии, получим трансцендентное уравнение для нахождения g 

𝐽𝑚
′ (𝑔𝑅1)

𝐽𝑚
′ (𝑔𝑅2)

=
𝑁𝑚

′ (𝑔𝑅2)

𝑁𝑚
′ (𝑔𝑅2)

.                                  (2.81) 

Анализ уравнений (2.80), (2.81) показывает, что ближайшим к 

волне Т высшим типом является волна 𝐻11, поперечная структура ко-

торой приведена на рис. 2.17. Путем следующих 

рассуждений можно определить критическую 

частоту волны 𝐻11 в коаксиальной линии, не ре-

шая уравнения (2.80). При 𝑅1 → 0 коаксиальная 

линия превращается в круглый волновод с вол-

ной  𝐻11. Соосный металлический стержень ма-

лого диаметра в волноводе слабо повлияет на 

распространение волны 𝐻11 из-за отсутствия про-

дольных составляющих электрического поля. 

В этом случае критическая длина волны 𝐻11 в коаксиальной линии при-

ближенно равна 

 𝜆кр
𝐻11 = 3,41𝑅2.                                       (2.82) 

При R1 → R2 поперечная структура поля волны Н11 в коаксиальной 

линии будет иметь вид, представленный на рис. 2.18, а. На рис. 2.18, б 

приведена поперечная структура поля волны 𝐻20 в прямоугольном вол-

новоде, изогнутом по окружности, радиусом R1 >> b, где b = R2 – R1 – 

Рис. 2.17 
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размер узкой стенки прямоугольного волновода. Cовпадение 

структур позволяет считать, 

что критические длины 

волн для волны Н11 в коак-

сиальной линии при R1 → R2 

и волны 𝐻20 в прямоуголь-

ном волноводе совпадают. 

Критическая длина волны 

для прямоугольного волно-

вода с волной 𝐻20  равна раз-

меру широкой стенки прямо-

угольного волновода a. Полагая в изогнутом волноводе a = π (R1 + R2), 

получим, что при R1 → R2 критическая длина волны 𝐻11 в коаксиальной 

линии приближенно равна 

 𝜆кр
𝐻11 ≈ π (R1 + R2) = 3,14𝑅2(1+

𝑅1

𝑅2
 ).                       (2.83) 

Соотношение (2.83) для R1 << R2 приводит к формуле 

 𝜆кр
𝐻11 = 3,14𝑅2,                                        (2.84) 

которая позволяет получить результаты, совпадающие с погрешно-

стью, не превышающей 10 % с аналогичными результатами, вычислен-

ными по формуле (2.82). Таким образом, формулой (2.83) можно поль-

зоваться при произвольных R1 И R2. 

2.5. Концепция парциальных волн 

Волны Е и Н в различных линиях передачи можно представить 

композицией парциальных Т-волн, распространяющихся под углом к 

оси линии z по ломаной траектории путем переотражений от направля-

ющих элементов структуры (рис. 2.19). Векторы Е⃗⃗  и Н⃗⃗  волны типа Т, 

распространяющейся вдоль оси z, лежат в поперечной плоскости 

(рис. 2.20). Векторы Е⃗⃗  и Н⃗⃗  парциальной Т-волны лежат в плоскостях, 

перпендикулярных отрезкам ломаной траектории (рис. 2.21). При этом 

оба вектора или один из векторов будет неперпендикулярен оси z. Во 

втором случае вектор Е⃗⃗  (рис. 2.21) или вектор Н⃗⃗  (рис. 2.22) будут иметь 

продольную составляющую, что соответствует волнам Е или Н, рас-

пространяющимся вдоль оси z. 

Рис. 2.18 

а)                                 б) 
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Рис. 2.19                                              Рис. 2.20 
 

 
 

Рис. 2.21                                      Рис. 2.22 
 

С помощью концепции парциальных волн можно объяснить  ха-

рактерные отличия в свойствах длины волны в линии: фазовой ско-

рости, характеристического сопротивления волн Е, Н и волн типа Т. 

Парциальная волна Т при моделирова-

нии волн Е или Н распространяется 

вдоль отрезка ломаной траектории – 

оси 𝑧′(рис. 2.23), образующей угол  

с осью z. Фазовый фронт парциальной 

волны Т перпендикулярен оси 𝑧′ и пе-

ремещается вдоль нее с фазовой ско-

ростью 𝑉ф =  𝑉0 =
𝜆

𝑇
 . Фазовый фронт 

1-1′ (рис. 2.23) за перид Т сместится 

вдоль оси 𝑧′ на расстояние 1 – 2, равное длине волны λ. 

Смещение фазового фронта парциальной волны вдоль оси z будет 

определяться расстоянием между точками 1' и 2', равным длине волны 

вдоль оси z 𝜆в= λ/cos, которая будет больше λ. Фазовая скорость по 

оси z 𝑉ф = 𝜆в /T = λ/(Тcos ) = 𝑉0/соs. Таким образом, длина волны и фазо-

вые скорости волн Е и Н больше соответствующих парамеров волн Т. 

Как следует из рис. 2.21, у волны типа Е, распространяющейся 

вдоль оси z, отношение поперечных составляющих напряженностей 

электрического и магнитного полей меньше, чем у парциальной Т-волны, 

Рис. 2.23 
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распространяющейся вдоль оси 𝑧′. Соответственно ZC
E < ZC

T. Из рис. 2.22 

следует, что у Н-волны, распространяющейся вдоль оси z, отношение по-

перечных составляющих напряженностей электрического и магнитного 

полей больше, чем у парциальной Т-волны, распространяющейся вдоль 

оси 𝑧′. Следовательно, ZC
H > ZC

T. 

2.6. Линии поверхностной волны 

При рассмотрении волновых явлений на границе раздела сред с 

разными электродинамическими параметрами было установлено, что 

при определенных условиях вдоль поверхности раздела распространя-

ется поверхностная волна – направляемая волна, амплитуда которой 

экспоненциально убывает в направлении нормали к границе раздела. 

Рассмотрим некоторые линии передачи, в которых основным ти-

пом волны являются поверхностные волны. 

Металлическая плоскость, покрытая слоем диэлектрика. В со-

ответствии со сказанным, в диэлектрическом слое на металлической 

плоскости могут существовать поверхностные волны, распространяю-

щиеся, например, вдоль оси Z. Такие волны возникают в результате 

скачкообразного распространения волн Т, последовательно отражаю-

щихся от поверхности металла и границы раздела диэлектрик – воздух, 

что согласно концепции парциальных волн соответствует распростра-

нению волн Е или Н. 

Определим структуру электрических волн, распространяющихся 

вдоль оси Z параллельно безграничной, идеально проводящей плоско-

сти, покрытой слоем диэлектрика толщиной d с электродинамиче-

скими параметрами 𝜀а1 , 𝜇0  (рис. 2.24). 

Будем полагать, что плоскость и покрывающий ее диэлектрик 

однородны вдоль оси X. В этом случае должна отсутствовать зависи-

мость составляющих поля от координаты X и в однородном уравнении 

Гельмгольца относительно 𝐸𝑧: ∇

2 𝐸𝑧+g

2 𝐸𝑧 = 0 следует положить 
𝜕2𝐸𝑧

𝜕𝑥2
= 0. 

 

Рис. 2.24 
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При y < d составляющая 𝐸𝑧 удовлетворяет уравнению 

𝑑2𝐸𝑧
(1)

𝑑𝑦2
 + gд

2𝐸𝑧
(1)

 = 0,                                   (2.85) 

где                                          gд
2 = 𝜔2𝜇0𝜀а1  ℎ

2.                                   (2.86) 

При y > d составляющая 𝐸𝑧 удовлетворяет уравнению 

𝑑2𝐸𝑧
(2)

𝑑𝑦2
 + gв

2𝐸𝑧
(2)

 = 0,                                  (2.87) 

где                                           gв
2 = 𝜔2𝜇0𝜀0  ℎ2.                                  (2.88) 

На поверхности металлической плоскости, т. е. при y = 0, 𝐸𝑧
(1)
= 0. 

В диэлектрике вдоль оси Y должна образовываться стоячая волна. Этим 

условиям удовлетворяет решение уравнения (2.85), которое имеет вид 

𝐸𝑧
(1)
= А sin gду е−𝑗ℎ𝑧.                             (2.89) 

В пространстве над диэлектриком амплитуда поля вдоль оси Y 

убывает по экспоненте, и решение уравнения (2.87) принимает вид 

𝐸𝑧
(2)

=B𝑒−𝛼в𝑦 е−𝑗ℎ𝑧,                               (2.90) 

где 𝛼в – действительная положительная величина, определяемая ра-

венством 

𝛼в= jgв = √ℎ
2 − 𝜔2𝜇0𝜀0 .                        (2.91) 

Составляющие поля волн типа Е связаны выражениями 

−𝑔2𝐸
⋅

⊥ = 𝑗ℎ ⋅ 𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝐸𝑧;                               (2.92) 

−𝑔2𝐻
⋅

⊥ = 𝑗𝜔𝜀𝑎 ⋅ [1𝑧𝑔𝑟𝑎𝑑⊥𝐸𝑧].                           (2.93) 

Раскрывая равенства (2.92) и (2.93) в прямоугольной системе ко-

ординат и подставляя в полученные соотношения выражения (2.89) 

и (2.90), после преобразования получим выражения для поперечных 

составляющих: 

– при y  d 

𝐸𝑦
(1)
= − 

jh

gд
 A cos gд𝑦 е

−𝑗ℎ𝑧;                          (2.94) 

𝐻𝑥
(1)

= 
𝑗𝜔𝜀а1

gд
 A cos gд𝑦 е

−𝑗ℎ𝑧,                          (2.95) 

– при y  d 

𝐸𝑦
(2)

= − 
𝑗ℎ

𝛼в
 B 𝑒−𝛼в𝑦 е−𝑗ℎ𝑧;                            (2.96) 

𝐻𝑥
(2)
= 

𝑗𝜔𝜀0

𝛼в
 B 𝑒−𝛼в𝑦 е−𝑗ℎ𝑧.                           (2.97) 
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Касательные к границе раздела диэлектрик – воздух составляющие 

электрического и магнитного полей при у = d должны быть непрерывны 

𝐸𝑧
(1)|

𝑦=𝑑
= 𝐸𝑧

(2)|
𝑦=𝑑

,  𝐻𝑥
(1)|

𝑦=𝑑
= 𝐻𝑥

(2)|
𝑦=𝑑

.              (2.98) 

A sin gдd = B𝑒−𝛼в𝑦;   
𝜀а1

gд
 A cos gд𝑑= 

𝜀0

𝛼в
 B 𝑒−𝛼в𝑦.                  (2.99) 

Разделив обе части каждого из равенств (2.99) на А и исключив 

из полученной системы отношение В/А, придем к следующему транс-

цендентному уравнению: 

tg gд𝑑 = 
𝜀а1

𝜀0

𝛼в

gд
.                                         (2.100) 

Используя соотношения (2.100), (2.86) и (2.91), можно графиче-

ски или численно определить 𝑔д, 𝛼в и h. 

Полное внутреннее отражение на границе диэлектрик – воздух 

прекращается, когда парциальная волна Т падает на границу под углом 

меньше критического. При этом часть энергии преломляется, и в про-

странстве над диэлектриком появляется поток активной мощности, 

нормальный границе раздела. Аналогичное явление имеет место в рас-

сматриваемой направляющей структуре. Действительно, если на неко-

торой частоте 

ℎ2 − 𝜔2𝜇0𝜀0 < 0,                                      (2.101) 

то согласно (2.91)  𝛼в  становится чисто мнимой величиной и появля-

ется волна, бегущая вдоль оси Y. Следовательно, поверхностная волна 

существует на частотах, где выполняется неравенство 

ℎ2 − 𝜔2𝜇0𝜀0 > 0.                                     (2.102) 

Частота, на которой  𝛼в = 0, называется критической 

𝜔кр√𝜇0𝜀0 = h.                                      (2.103) 

Как показывает анализ корней уравнения (2.100), низшим типом 

среди волн Е выступает волна, у которой 0 < gдd < 𝜋/2. Распростране-

ние этой волны возможно на всех частотах, превышающих нулевую, 

и при любой толщине диэлектрика. 

На рис. 2.25 и 2.26 изображены построенные в соответствии 

с формулами (2.89), (2.90), (2.98), (2.99) структуры полей электриче-

ского типа: низшей Е10 и ближайшей высшей Е20. 
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Рис. 2.25                                                      Рис. 2.26 
 

Поверхностная волна характеризуется поверхностным сопротив-

лением, которое определяется отношением касательных составляю-

щих электрического и магнитного полей на границе раздела диэлек-

трик – воздух при y = d 

𝑍𝑠
𝐸 = −

𝐸𝑧
(2)

𝐻𝑥
(2) = j

𝛼в

𝜔𝜀0
 .                                (2.104) 

При выполнении неравенства (2.102) 𝑍𝑠
𝐸 – реактивное и индук-

тивное по характеру сопротивление. Из уравнения (2.104) следует, что 

𝐸𝑧
(2)

и 𝐻𝑥
(2)

отличаются по фазе на /2, т. е. в направлении, перпендику-

лярном границе раздела диэлектрик – воздух, отсутствует поток актив-

ной мощности. Это свойство считается характерным признаком суще-

ствования в направляющей структуре поверхностной волны. Таким об-

разом, поверхностная волна типа Е существует в рассматриваемой ли-

нии при условии, что поверхностное сопротивление на границе раздела 

реактивное и индуктивное. 

Возможным вариантом линии передачи с поверхностной волной 

Е-типа является металлическая гребенчатая структура (рис. 2.27). 

 
 

Рис. 2.27 

Периодические фрагменты структуры эквивалентны короткозамкну-

той двухпроводной линии длиной d. Входное сопротивление двухпро-

водной линии определяется соотношением 
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𝑍вх = 𝑗𝑍в tg(𝛽d),                                       (2.105) 

где 𝑍в – волновое сопротивление эквивалентной двухпроводной ли-

нии; а 𝛽 – ее постоянная распространения. 

При 𝛽 =
2𝜋

𝜆
, d < 

4


,  d < 

2


,  𝑍вх = j𝑋𝐿. 

Пренебрегая влиянием металлических гребней (s+t << ), можно 

полагать, что при y = d в любой точке границы раздела гребенчатая 

структура – воздух поверхностное сопротивление реактивное и индук-

тивное. Следовательно, в этом случае вдоль гребенчатой структуры 

может распространяться поверхностная электрическая волна. Струк-

тура волны близка к структуре волны Е10 , изображенной на рис. 2.25. 

Из неравенства (2.102) следует, что h > 𝜔√𝜇0𝜀0, поэтому 𝑉ф по-

верхностной волны меньше скорости света в среде, окружающей ли-

нию передачи. Волны, обладающие этим свойством, называются за-

медленными. 

Для магнитных волн постоянная распространения определяется 

из уравнения 

tg gдd = − 
gд 

𝛼в
,                                       (2.106) 

а поверхностное сопротивление соотношением 

 𝑍𝑠
𝐻= − j 

𝜔𝜇0

𝛼в
 .                                       (2.107) 

Согласно уравнению (2.107), при выполнении неравенства 

ℎ2 −𝜔2𝜇0𝜀0 > 0 для волн Н 𝑍𝑠
𝐻 носит емкостной характер, что явля-

ется условием существования поверхностной волны типа Н в рас-

сматриваемой линии. 

Анализ корней уравнения (2.106) показывает, что низшей волной 

Н-типа в рассматриваемой структуре является волна, для которой 

/2 < gдd < . На критической частоте (2.103) 𝛼в= 0 и согласно (2.106) 

gдd = /2. 

Умножая левую и правую части уравнения (2.86) на 𝑑2 и подстав-

ляя h из (2.103), получим равенство 

 gд
2𝑑2 = 𝜔КР

2 𝜇0𝜀0(𝜀1 − 1)𝑑
2 = (/2)2.                 (2.108) 

Преобразуя правую часть равенства (2.108), составим следующее 

выражение: 

(2
𝑓кр

С
)2(𝜀1 − 1)𝑑

2 == (/2)2.                       (2.109) 
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После преобразований в (2.109) получим выражение для 𝜆кр 

 𝜆кр = 4𝑑√𝜀1 − 1.                                 (2.110) 

Таким образом, распространение низшего типа магнитных волн 

возможно, если 

𝜆 < 4𝑑√𝜀1 − 1                                    (2.111) 

или                                               d > 
𝜆

4√𝜀1−1
 .                                     (2.112) 

Так как критическая частота волны 𝐸10 равна нулю, то она будет 

низшей среди всех волн Е и Н в рассматриваемой направляющей струк-

туре. Из (2.102) следует, что магнитные волны, как и электрические, 

являются замедленными. 

Дисперсионные уравнения замедляющей структуры. Получен-

ные дисперсионные уравнения 

tg gд𝑑 = 
𝜀а1

𝜀0

𝛼в

gд
,     tg gдd = − 

gд 

𝛼в
 

позволяют рассчитать зависимость длины волны в рассматриваемой 

линии от длины волны в свободном пространстве. Для этого дисперси-

онные уравнения следует преобразовать следующим образом: 

1

𝜀1
gдd tg gд𝑑 = 𝛼в𝑑;                              (2.113) 

𝛼в𝑑tg gд𝑑 = − gдd.                              (2.114) 

В приведенные уравнения входят две неизвестные величины gдd 

и 𝛼в𝑑. Для их однозначного определения дисперсионные уравнения 

необходимо дополнить соотношением 

(gдd)2+ (𝛼в𝑑)
2 = (𝜔2𝜇0𝜀0𝜀1 − ℎ

2 + ℎ
2 − 𝜔2𝜇0𝜀0)𝑑

2 = (𝑘𝑑)2(𝜀1 − 1).   (2.115) 

Используя равенства (2.113), (2.114), (2.115), можно составить 

две системы из двух уравнений: (2.113), (2.115) – для волн Е и (2.114), 

(2.115) – для волн Н. В каждой паре одно уравнение трансцендентное: 

(2.113) или (2.114), а другое – алгебраическое второй степени (2.115). 

Такие системы уравнений решаются численными или графическими 

методами. 

Рассмотрим пример. Требуется определить длину волны 𝜆в по-

верхностной волны Е-типа в направляющей структуре (см. рис. 2.24) 

при следующих исходных данных: 𝜀1= 2,56; d = 10 мм; 𝜆0= 48 мм; 

f = 6,25 ГГц. На рис. 2.28 построены две первые положительные кри-

вые, соответствующие уравнению (2.113). 
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Искомое решение определяется точками пересечения построен-

ных кривых с геометрическим местом точек, соответствующих урав-

нению (2.115), которое описывает семейство концентрических окруж-

ностей, радиусы которых определяются соотношением R = kd√𝜀1 − 1. 

Подставляя численные данные, получим R = 1,63. Снося точку пересе-

чения первой кривой с окружностью, получим значение безразмерного 

параметра 𝛼в𝑑 = 1,12. Откуда 𝛼в= 0,112 мм–1, постоянная распростра-

нения поверхностной волны h = √𝛼в
2 + 𝜔2𝜇0𝜀0 = 0,172 мм–1, длина 

волны в направляющей структуре 𝜆в = 2/h = 36,5 мм, а коэффициент 

замедления Кзам = с/𝑉ф = 𝜆0/ 𝜆в = 48/36,5 = 1,315. Из представленных 

результатов следует, что при заданных параметрах направляющей 

структуры и частоте может распространяться волна лишь основного 

типа 𝐸10. Одноволновой режим сохраняется до значений R = , т. е. при 

выполнении неравенства 𝜆 > 2𝑑√𝜀1 − 1. Его нарушение приведет к воз-

можному появлению в линии волны высших типов. При 𝜆 = 24,4 мм 

и f = 12,3 ГГц R = 3,22 (рис. 2.28). Точка пересечения этой окружности 

со второй ветвью дисперсионной кривой соответствует волне 𝐸20 с ма-

лым коэффициентом замедления: 𝛼в𝑑 = 0,1, Кзам = 1,0008. В этом случае 

наряду с волной 𝐸20 будет существовать сильно замедленная волна Е10: 

𝛼в𝑑 = 2,9, Кзам = 1,5. 

 

Рис. 2.28 
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2.7. Полосковые линии 

Полосковой линией называют планарную направляющую струк-

туру, состоящую из изолированных проводящих полос на тонкой ди-

электрической подложке. Строгий анализ полосковых линий возможен 

на электродинамическом уровне с использованием численных мето-

дов. Полосковые линии относятся к линиям открытого типа, поэтому 

в них существуют потери на излучение, которые минимизируются за 

счет особенностей конструкции. Основной волной в полосковых ли-

ниях является T-волна или квази-T-волна. 

Симметричная полосковая линия (СПЛ) (рис. 2.29) состоит из по-

лоски 1 шириной w и толщиной t, симметрично расположенной между 

экранирующими пластинами шириной а, расположенными на расстоя-

нии b друг от друга. Пространство 

между проводниками заполнено одно-

родным диэлектриком 2 с парамет-

рами ε, µ=1, σд. Токонесущие эле-

менты выполнены из металла с удель-

ной проводимостью σм. При σд = 0 

σм = ∞ и а = ∞ основной волной в СПЛ 

является Т-волна с 𝜆кр = ∞. 

Качественное представление о 

структуре поля Т-волны в СПЛ можно получить, рассматривая дефор-

мацию коаксиальной линии (см. рис. 2.30). 

 

Точные значения параметров Т-волны в СПЛ можно определить 

электродинамическими методами. Важной характеристикой линии пе-

редачи с Т-волной служит ее волновое сопротивление 𝑍в. Прибли-

женно волновое сопротивление 𝑍в линии с Т-волной можно рассчитать 

по формуле 𝑍в = 𝑈𝑚/𝐼𝑚 = 𝑈𝑚√µ𝜀/𝑄𝑚 = √µ𝜀/𝐶1, где 𝐶1 – погонная 

Рис. 2.30 

Рис. 2.29 
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емкость линии, 𝑄𝑚 – комплексная амплитуда заряда на единицу длины 

проводника. В случае СПЛ погонную емкость линии 𝐶1 можно пред-

ставить (рис. 2.31) в виде 𝐶1 = 2Спл + 4Скр, где Спл = ε2w/(b-t) – емкость 

плоского конденсатора с пластинами ши-

риной w и длиной 1 м, расположенными на 

расстоянии (b-t)/2 без учета краевых эффек-

тов. Емкость Скр, связанная с краевыми по-

лями на концах полоски, зависит от ε, t и b 

линий и определяется методами конформ-

ных отображений. 

Приближенные формулы для 𝑍𝐵 с погрешностью расчета не бо-

лее 1,24 % имеют вид: 

– при  
𝑤

𝑏
> 0,35 (1 −

𝑡

𝑏
) 

𝑍𝐵√𝜀 = 30𝜋/(𝑎1𝑤/𝑏 + 𝐴),                       (2.116) 

где 𝑎1 =
1

1−
𝑡

𝑏

;   𝐴 = [2𝑎1 ln(𝑎1 + 1) − (𝑎1 − 1) ln(𝑎1
2 − 1)]/𝜋; 

– при 
𝑤

𝑏
≤ 0,35 (1 −

𝑡

𝑏
) и 𝑤 ≥ 𝑡 

𝑍𝐵√𝜀 = 60ln [4𝑏/(𝜋𝑑)],                       (2.117) 

где 𝑑/𝑤 = 0,5 + 0,8𝑡/𝑤 − 0,12(𝑡/𝑤)2. 

Из формул (2.116), (2.117) следует, что волновое сопротивление 

СПЛ уменьшается с ростом 𝜀, w и t и уменьшением b, так как при этом 

увеличивается емкость Спл. 

Вычисления показывают, что в СПЛ при а > w + 2b поле преиму-

щественно сосредоточено в заполняющем диэлектрике, поэтому ха-

рактеристики СПЛ в этом случае можно рассчитывать по формулам 

для а = ∞. 

Ближайшим к Т-волне высшим типом в СПЛ является волна Н(1). 

Ее поперечная структура приведена на 

рис. 2.32. Можно показать, что прибли-

женно 𝜆крН(1) ≈ 𝑤, а условие одноволно-

вости в СПЛ w < 𝜆𝜀/2, где 𝜆𝜀 – длина 

Т-волны в СПЛ. 

Для a > w + 2b, b < 𝜆𝜀/2 затухание 

за счет излучения при распространении 

Рис. 2.31 

Рис. 2.32 
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Т-волны по СПЛ пренебрежимо мало. В этом случае при 𝜎д ≠ 0 

и 𝜎м ≠ ∞ основные потери в линии складываются из потерь в запол-

няющем диэлектрике и потерь в проводниках линии: ℎ′′ ≈ ℎд
′′ + ℎм

′′. 

Исследования показывают, что даже при использовании диэлектриков 

с малым tg δ и металлов с высокой проводимостью постоянная затуха-

ния ℎ′′в СПЛ на частотах выше 1 ГГц характеризуется значениями от 

десятых долей до единиц децибел на метр, что значительно больше по-

стоянной затухания в металлических волноводах и коаксиальной ли-

нии на тех же частотах. При этом ℎ′′ в СПЛ возрастает с увеличением 

частоты и 𝜀. Несмотря на большое затухание, полосковые линии ши-

роко применяют в интегральной схемотехнике СВЧ, так как их исполь-

зование позволяет получить устройства с малыми размерами и весом. 

С целью снижения затухания волны в СПЛ применяют высоко-

добротные полосковые линии (рис. 2.33), 

в которых центральный проводник выпол-

няют в виде двух эквипотенциальных по-

лосок 1 на тонком опорном листе диэлек-

трика 2. Положение опорной диэлектриче-

ской пластины между экранирующими 

пластинами 3 обеспечивается диэлектриче-

скими стойками 4. Такая конструкция существенно снижает потери 

в заполняющем СПЛ диэлектрике. 

 

Несимметричная полосковая (НПЛ) и микрополосковая (МПЛ) 

линии. НПЛ (рис.2.34) представляет собой полосковый проводник ши-

риной w и толщиной t, расположенный на диэлектрической подложке 

Рис. 2.33 

Рис. 2.34 
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толщиной h над металлическим экраном шириной а. Подложка харак-

теризуется параметрами 𝜀1, 𝜇 = 1, 𝜎д. Удельная проводимость металли-

ческих элементов НПЛ σм. При σд = 0 σм = ∞ и а = ∞ основной волной 

в НПЛ является Т-волна, для которой λкр = ∞. Качественное представ-

ление о структуре поля Т-волны в НПЛ можно получить, рассматривая 

деформацию двухпроводной линии (рис. 2.34). 

Точные значения параметров Т-волны в НПЛ можно опреде-

лить только электродинамическими методами. Приближенно волно-

вое сопротивление в НПЛ с Т-волной можно рассчитать, как и в слу-

чае СПЛ, по формуле 𝑍в = 𝑈𝑚𝑍в = 𝑈𝑚/𝐼𝑚 = 𝑈𝑚√µ𝜀/𝑄𝑚 = √µ𝜀/𝐶1, где 

𝐶1 = 𝐶пл + 2𝐶кр, где 𝐶пл = 𝜀 ∙ 𝑤/ℎ – погонная емкость плоского кон-

денсатора, а Скр – емкость, обусловленная краевыми эффектами. 

Приближенный расчет 𝑍в при t = 0 с погрешностью менее 0,6 % 

можно проводить по формулам: 

– при 
𝑤

ℎ
> 2 

𝑍в√𝜀 = 120𝜋/[𝑤/ℎ + (2/𝜋)𝑙𝑛 {17,08(𝑤/2ℎ + 0,92)}];   (2.118) 

– при 
𝑤

ℎ
≤ 2 

𝑍в√𝜀 = 60 [ln (
8ℎ

𝑤
) +

𝑤2

32ℎ2
].                          (2.119) 

При t ≠ 0 для 0 < t/h < 0,1 сопротивление 𝑍в для НПЛ можно опре-

делить по формулам (2.118), (2.119) с заменой  w/h на w'/h, где 

𝑤′/ℎ = {
𝑤/ℎ + 𝑡[1 + ln (

2ℎ

𝑡
)]/(𝜋ℎ)    при 𝑤/ℎ > 0,16,

𝑤/ℎ + 𝑡[1 + ln (
4𝜋𝑤

𝑡
)]/(𝜋ℎ)  при 𝑤/ℎ ≤ 0,16.

   (2.120) 

Волновое сопротивление НПЛ уменьшается с ростом 𝜀, w, t 

и уменьшением h. Исследование характеристик НПЛ показывает, что 

при а  >> (8...12) w они хорошо совпадают с характеристиками НПЛ 

при а = ∞. 

Для работы НПЛ с основным типом волны и отсутствием внеш-

него излучения необходимо выполнение следующих условий:  

𝑤 <
𝜆𝜀

2
,   ℎ < 𝜆𝜀/2,                                (2.121) 

где 𝜆𝜀 – длина Т-волны в НПЛ. 

В интегральной схемотехнике СВЧ используется вариант НПЛ 

(рис. 2.35), называемый микрополосковой линией (МПЛ). Конструкции 
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МПЛ и НПЛ совпадают. МПЛ также образована полосковым про-

водником 1 и металлическим экраном 2 на 

поверхности диэлектрической подложки 3, 

параметры которой 𝜀2, µ2 = 1, 𝜎д2 отлича-

ются от параметров подложки НПЛ вы-

соким значением диэлектрической про-

ницаемости. При этом удается суще-

ственно уменьшить длину волны в линии, 

а значит, и габариты интегральной схемы. 

Кроме того, из-за большой диэлек-

трической проницаемости подложки уровень излучения в МПЛ суще-

ственно меньше, чем в НПЛ. 

Обычно полагается, что пространство над МПЛ имеет параметры 

𝜀1 = 1, 𝜇1 = 1,  𝜎д1 = 0. При конечной проводимости металлических 

элементов МПЛ в соответствии с приближенными граничными усло-

виями Щукина – Леонтовича появляется продольная составляющиая 

электрического поля (Ez ≠ 0), т. е. энергия в линии переносится гибрид-

ной волной. Как показывают исследования, при достаточно высокой 

проводимости проводников продольная составляющая вектора элек-

трического поля оказывается много меньше величины поперечной со-

ставляющей, и ею можно пренебречь. Поэтому можно считать, что 

структура основной волны в МПЛ (рис. 2.36), называемая квази-Т, 

совпадает со структурой Т-волны. Для 

волны квази-Т λкр = ∞. Так как квази-Т-

волна переносит часть энергии в под-

ложке, а часть в воздухе над подложкой, 

ее фазовая скорость удовлетворяет нера-

венству 1/√𝜀а2𝜇0 < 𝑣ф < 1/√𝜀а1𝜇0. При 

определении характеристик волн в ли-

ниях с поперечно неоднородным диэлек-

трическим заполнением вводят эффектив-

ную диэлектрическую проницаемость линии 𝜀а эф = 𝜀0𝜀эф, где 𝜀2 >

𝜀эф > 𝜀1, и связанную с ней фазовую скорость волны 𝑣ф = 1/√𝜀а эф𝜇0. 

При 𝜀1 = 1, 𝜀2 = 𝜀 и t = 0 эффективную проницаемость для волны 

квази-Т в МПЛ можно определить по формуле 

𝜀эф = (𝜀 + 1)/2 + (𝜀 + 1)/[2(1 + 10ℎ/𝑤)
1/2].          (2.122) 

Рис. 2.35 

Рис. 2.36 
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Из (2.122) следует, что 𝜀эф зависит от диэлектрической проница-

емости подложки и геометрических параметров линии. С увеличением 

w, 𝜀2 и уменьшением h – 𝑣ф волна квази-Т уменьшается. Характери-

стики волны квази-Т рассчитываются по формулам для Т-волн путем 

замены 𝜀 на 𝜀эф: 

– при 𝑤/ℎ > 2 

𝑍в√𝜀эф = 120𝜋/[𝑤/ℎ + (2/𝜋)𝑙𝑛 {17,08(𝑤/2ℎ + 0,92)}]; 

– при 
𝑤

ℎ
≤ 2 

𝑍в√𝜀эф = 60 [ln (
8ℎ

𝑤
) +

𝑤2

32ℎ2
]. 

𝜀 = 1/(𝑓√𝜀а эф𝜇0),   𝑤 <
𝜆𝜀

2
, ℎ < 𝜆𝜀/2. 

Волна квази-Т гибридная, поэтому в ее свойствах проявляется 

дисперсия: 𝜀эф, 𝑣ф;  𝑍𝐵 зависят от частоты. При 𝜎д ≠ 0 и 𝜎м ≠ ∞ распро-

странение волны квази-Т в реальной линии сопровождается затуханием. 

Щелевая полосковая линия (ЩПЛ). ЩПЛ (рис. 2.36) представляет 

собой две проводящие полуплоскости 1 и 2 с параллельно разнесен-

ными краевыми кромками, расположенные на диэлектрической под-

ложке 3 с параметрами 𝜀, 𝜇, 𝜎д. Электромагнитная волна распространя-

ется вдоль щели, образованной проводящими поверхностями. На рис. 

2.36 приведена поперечная структура электромагнитного поля основ-

ной волны в ЩПЛ. Основной волной в линии является H-волна. Точ-

ные значения параметров Н-волны в ЩПЛ (𝑣ф, 𝑍𝐵,𝜀) можно опреде-

лить численно электродинамическими методами. Одноволновый ре-

жим в ЩПЛ при минимальном излучении в окружающее пространство 

достигается при w < 𝜀/2 и h < 𝜀/2. В ЩПЛ наиболее сильно по срав-

нению с МПЛ проявляется дисперсия, но существенно меньше потери 

в проводниках. ЩПЛ широко применяются при разработке интеграль-

ных схем с навесными элементами и при конструировании полосковых 

невзаимных устройств с намагниченными ферритами. 

Связанные полосковые линии (СВПЛ). СВПЛ (рис. 2.37) представ-

ляют собой две одинаковые СПЛ (рис. 2.37, а) или две одинаковые МПЛ 

(рис. 2.37, б), совмещенные на одной диэлектрической подложке. По-

лосковые проводники линий расположены параллельно с зазором s 

между ними. На рис. 2.37 а, б приведены соответственно связанные СПЛ 
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и связанные МПЛ с боковой связью. При малом s электромагнитная 

волна, распространяющаяся вдоль одной ПЛ, будет ответвляться в со-

седнюю ПЛ, т. е. часть энергии будет переноситься волной вдоль дру-

гой ПЛ. СВПЛ используется в интегральной схемотехнике СВЧ при 

конструировании направленных ответвителей, фильтров и других 

устройств. 

 

В связанных СПЛ и МПЛ возможно существование двух незави-

симых основных волн: четной (рис. 2.38), у которой потенциалы поло-

сок одинаковы по величине и знаку, а токи на полосках текут в одном 

направлении, и нечетной (рис. 2.39), у которой потенциалы одинаковы 

по величине, но противоположны по знаку, а токи текут в противопо-

ложных направлениях. Основные параметры четной и нечетной Т-волн 

в СПЛ вычисляются по общим для поперечных волн формулам. Вол-

новые сопротивления для этих волн можно рассчитать по формуле 

𝑍в=𝑈𝑚/𝐼𝑚=𝑈𝑚√µ𝜀/𝑄𝑚 = √µ𝜀/𝐶1, где полная погонная емкость 

𝐶1 = 2(𝐶пл + 𝐶кр) + {
2𝐶кр е    для четной волны,

2𝐶кр 0    для нечетной волны,
 

а Скр е и Скр о – погонные емкости за счет краевых эффектов для чет-

ной и нечетной волн. Из их определения следует, что Скр е < Скр о , 

т. е. 𝐶1 = Се
′  для четной волны меньше 𝐶1 = 𝐶о

′ для нечетной волны, 

соответственно 𝑍в = 𝑍в е  для четной волны больше 𝑍в = 𝑍в о  для не-

четной волны. 

 

а)                                                   б) 
Рис. 2.37 

 

а)                                                   б) 

 
Рис. 2.38 
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Аналогично можно определить основные характеристики четной 

и нечетной квази-Т-волн в связанных МПЛ, заменив в них 𝜀 на эффек-

тивные диэлектрические проницаемости (𝜀эф)е для четной и (𝜀эф)0 – для 

нечетной волн. Анализ показывает, что обычно (𝜀эф)е < (𝜀эф)0, т. е.  

𝑉ф о > Vф е . 

В итоге можно отметить, что в настоящее время расчет парамет-

ров полосковых линий осуществляется на компьютере с помощью про-

граммных средств, использующих численные методы электродина-

мики. На рис. 2.40 показано окно программы TXLINE, позволяющей 

осуществить синтез и анализ основных типов полосковых линий. 

 

 
 

Рис. 2.40 

а)                                            б) 

Рис. 2.39 
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Темы для закрепления материала 

1. Решение граничной задачи для прямоугольных волноводов. 

2. Структура и свойства полей прямоугольных волноводов. 

3. Типы волн, дисперсия, фазовая скорость и скорость распро-

странения энергии волн в прямоугольном волноводе. 

4. Основной тип волны в прямоугольных волноводах. 

5. Решение граничной задачи для круглых волноводов. 

6. Структура и свойства полей для круглых волноводов. 

7. Типы волн, дисперсия, фазовая скорость и скорость распро-

странения энергии волн в круглых волноводах. 

8. Основной тип волны в круглых волноводах. 

9. Токи на стенках прямоугольного и круглого волноводов. 

10. Решение граничной задачи для волн Т в коаксиальной линии. 

11. Структура поля и свойства волн Т в коаксиальной линии. 

12. Волновое сопротивление коаксиальной линии. 

13. Волны высших типов в коаксиальной линии. 

14. Трактовка направляемых волн в линиях передачи на основе 

парциальных Т-волн, распространяющихся по ломаным траекториям. 

15. Расчет характеристического сопротивления и фазовой скоро-

сти в соответствии с концепцией парциальных волн. 

16. Замедляющие структуры. Поверхностные волны над слоем ди-

электрика. 

17. Структура и свойства волн в микрополосковой, щелевой и ко-

планарной линиях передачи. 
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3. ПЕРЕДАЧА ЭНЕРГИИ ПО ЛИНИЯМ ПЕРЕДАЧИ 

 

3.1. Предельная и допустимая мощности 

Мощность, переносимая в среднем за период волной в линии пе-

редачи Рср, пропорциональна квадрату напряженности электриче-

ского поля волны 𝐸2. При определенной напряженности поля в среде, 

заполняющей линию, может возникнуть электрический пробой. Вы-

сокая плотность тока проводимости в разряде приводит к интенсив-

ному выделению тепла. Активное сопротивление разрядного проме-

жутка мало́, и пробой вызывает короткое замыкание линии передачи. 

Увеличение средней мощности в линии с потерями приводит к нагреву 

металлических элементов и заполняющего линию диэлектрического 

материала. При некоторой предельной температуре диэлектрик разру-

шается и наступает тепловой пробой. Электрический и тепловой про-

бои ограничивают максимальное значение передаваемой по линии 

мощности. Максимальную мощность в линии передачи задают, ис-

пользуя понятия предельной и допустимой мощностей. Предельной 

Рпред называют мощность, при которой возникает электрический или 

тепловой пробой в режиме бегущей волны. Допустимая мощность 

определяется следующим соотношением: 𝑃доп = = (0,2...0,3) Рпред. 

3.2. Коэффициент затухания. Общее соотношение 

Распространение волны в реальной линии передачи сопровож-

дается рассеянием части мощности в металлических проводниках, за-

туханием в диэлектрической среде, а в линиях открытого типа – излу-

чением в окружающее пространство. Зависимость векторов поля от 

координаты z в линии с потерями совпадает с фазовым множителем 

идеальной линии: ехр (−ihz), но h = ℎ′ − iℎ′′ является комплексной ве-

личиной, называемой комплексной постоянной распространения. 

Составляющие поля волны в линии с потерями описываются выра-

жениями 
zhizh eeEzE
 )0()( 

;                                    (3.1) 

zhizh eeHzH
 )0()( 
,                                     (3.2) 

где 𝐸̇̄(0), 𝐻̇̄(0) – составляющие поля в сечении z = 0. 
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Затухание L в линии с потерями определяется соотношениями: 

L= 
| )(zE
 |

| )( zzE 
 |

 = 𝑒 zh  ;   𝐿Нп= ln(
| )(zE
 |

| )( zzE 
 |

 ) = ℎ′′ z ,  Нп;          (3.3) 

𝐿дБ= 20lg (
| )(zE
 |

| )( zzE 
 |

) = 8,69 ℎ′′ z ,  дБ 

𝐿дБ= 10lg (
 zPср

 zzPс р

) = 8,69 ℎ′′ z ,  дБ 

Из выражений (3.1), (3.2), (3.3) следует, что действительная 

часть комплексной постоянной распространения ℎ′ (рад/м) имеет 

смысл фазовой постоянной, а мнимая часть ℎ′′ (Нп/м) является посто-

янной затухания волны. 

Зависимость от z средней мощности, проходящей за период через 

поперечные сечения линии передачи, описывается выражением 

𝑃ср(𝑧) = 𝑃ср(0)
zhe
2

,                               (3.4) 

где 𝑃ср(0) – средняя за период мощность, проходящая через попереч-

ное сечение, при z = 0. Разность ∆Рп ср = 𝑃ср(𝑧) – Pcp(z + ∆z) равна сред-

ней за период мощности джоулевых потерь ∆Рп ср на отрезке ∆z. 

Предел отношения ∆Рп ср к ∆z при ∆z → 0 соответствует средней 

за период мощности джоулевых потерь Рп ср на единицу длины линии 

𝑃п ср
′

   







 z

zzPzP сс

z

рр

0
lim

𝜕𝑃ср

𝜕𝑧
.                      (3.5) 

Подставив (3.4) в (3.1), получим 

𝑃п ср
′  = 2ℎ′′𝑃ср(0)

zhe
2

= 2ℎ′′𝑃ср(𝑧).                    (3.6) 

ℎ′′ = 
𝑃п ср
′

2𝑃ср
.                                           (3.7) 

В общем случае постоянная затухания в линии с потерями опре-

деляется выражением ℎ′′= ℎм
′′ + ℎд

′′ + ℎ𝛴
′′, где ℎм

′′ – постоянная затухания, 

обусловленная потерями в металлических проводниках линии; ℎд
′′ – по-

тери в заполняющем линию диэлектрике; ℎ𝛴
′′ – потери на излучения. 

Обычно ℎ𝛴
′′ << ℎм

′′, ℎ𝛴
′′ << ℎд

′′ , поэтому ℎ𝛴
′′ можно пренебречь. 
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3.3. Затухание, вызванное потерями в среде, заполняющей 

линию передачи 

При воздушном заполнении диэлектрические потери в линии 

пренебрежимо малы, т. е. ℎд
′′ = 0. При наличии потерь в среде, запол-

няющей линию, ее электродинамические параметры могут быть пред-

ставлены следующим образом: 𝜇а, 𝜀а̃ = 𝜀а
′ – 𝜀а

′′, а комплексная постоян-

ная распространения будет иметь вид 

h = ℎ′ – iℎд
′′= √𝜔2𝜇а𝜀а̃ − g

2,                             (3.8) 

где 
кр

2
g




 . Подставляя 𝜀а̃ и g в (3.8), можно записать 

h = ℎ′ - iℎд
′′ = aaaa j 




 














 2

2

кр

2 2
.                    (3.9) 

Возводя левую и правую части уравнения (3.9) в квадрат, прирав-

няем действительные и мнимые части в получившемся равенстве. Ре-

шая получившуюся систему двух уравнений относительно ℎ′и ℎд
′′, бу-

дем иметь 

ℎ′√2= √ℎ0
2 +√ℎ0

4 +ɷ4µ𝑎
2𝜀𝑎

′′2;                         (3.10) 

ℎд
′′√2= √−ℎ0

2 +√ℎ0
4 +ɷ4µ𝑎

2𝜀𝑎
′′2,                      (3.11) 

где 
2

kр

2

0

2



















 aah . 

Из соотношения (3.10) следует, что при наличии диэлектриче-

ских потерь волны Е- и Н-типов могут распространяться в линии на 

частотах f < fкр , не удовлетворяющих условию распространения. Но 

как следует из (3.11), распространение волн в этом случае происходит 

со значительными потерями. 

3.4. Затухание, вызванное потерями в металлических 

элементах линии передачи 

Структуры поля в идеальных и реальных линиях передачи не 

совпадают. Отличие сводится к появлению в реальных линиях у по-

верхности металлических частей (имеющих конечное значения про-

водимости), отличных от нуля касательной составляющих вектора E 
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и составляющей вектора H, определяемых граничным условием Леон-

товича – Щукина. Для металлов с высокой проводимостью отличия 

малы и можно полагать, что структура поля в реальной линии совпа-

дает со структурой поля в линии без потерь. Токи проводимости в ре-

альной линии не являются поверхностными и протекают в пригранич-

ном слое проводников, проникая на определенную глубину. Не равные 

нулю тангенциальные составляющие векторов Е и Н у поверхности ме-

таллических частей реальной линии определяют перпендикулярную 

этой поверхности составляющую вектора Пойнтинга. Таким образом, 

в реальной линии существует поток мощности, направленный внутрь 

металлических элементов линии передачи и совпадающий с мощно-

стью джоулевых потерь. 

 
 

Рис. 3.1 

 

Средняя за период мощность тепловых потерь на отрезке провод-

ника длиной 𝛥𝑧 (рис. 3.1) в соответствии с формулой составит 

𝑃п,ср =
1

2𝜎𝑑
∮ |𝐻̇̄0𝑚|
𝑆

2

𝑑𝑆 

и будет определяться соотношением 

Δ 𝑃п,ср =
1

2𝜎𝑑
∫ 𝑑𝑍

Δ𝑍

0
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2

𝑑𝑙 =
Δz

2𝜎𝑑
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2

𝑑𝑙.       (3.12) 

Из (3.12) следует, что погонной мощности потерь в линии соот-

ветствует выражение 

𝑃п ср
′ = lim

z →0 z

P сп



 р, =
1

2𝜎𝑑
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2

𝑑𝑙.                          (3.13) 

Подставляя выражение (3.13) в ℎ
″ = ..српP .2 срP⁄ , получим формулу 

для постоянной затухания в реальной линии передачи при конечной 

проводимости проводников 

ℎм
″ =

1

4𝜎𝑑𝑃ср.
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2
𝑑𝑙.                                 (3.14) 
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Значение вектора 𝐻̇̄0𝑚 в реальной линии при высокой проводимо-

сти металлических элементов мало отличается от величины вектора 

𝐻̇̄0𝑚 в идеальной линии. Поэтому в формуле (3.14) можно пользоваться 

значением вектора 𝐻̇̄0𝑚, полученным для идеальной линии. 

Из (3.14) следует, что ℎм
″
 пропорциональна активной части по-

верхностного сопротивления металлических элементов линий пере-

дачи 𝑅𝑠 = 1/𝜎𝑑. С целью снижения 𝑅𝑠 металлические элементы линий 

передачи делают из цветных металлов с высокой проводимостью, у ко-

торых  a  0, при этом 𝑅𝑠 =
1

𝜎𝑑
= √

𝜋𝑓𝜇𝑎

𝜎
≈ 1,987√

𝑓

𝜎
⋅ 10−3, Ом. 

Обычно металлические элементы линий передачи изготавливают 

из меди, алюминия и латуни, содержащей 90 % меди. Окисная пленка, 

которая образуется на металлических элементах линий передачи в про-

цессе эксплуатации, характеризуется повышенным значением 𝑅𝑠. Для 

защиты от окисления металлические элементы покрывают лаком, се-

ребром и другими антикоррозийными материалами. Серебро, наноси-

мое электролитическим способом, обладает бо́льшим сопротивлением, 

чем металлические элементы линий передачи, выполненные из меди, 

поэтому толщину наносимого на медь серебра делают меньше глубины 

проникновения d. Ток в этом случае будет преимущественно протекать 

в медном слое. В то же время серебро, наносимое электролитическим 

способом, обладает меньшим сопротивлением, чем латунь, поэтому за-

щитный слой серебра, наносимый на латунь, делают больше глубины 

проникновения. 

В сантиметровом диапазоне глубина проникновения для метал-

лических элементов линий передачи составляет d ~ 0,1 – 0,2 мкм. Су-

ществующие технологии обработки поверхности приводят к остаточ-

ной шероховатости металлических элементов, превышающих d, что 

увеличивает длину линий тока вдоль поверхности и потери в линии 

передачи. 

3.5. Передача энергии по коаксиальной линии 

Основным типом волны в коаксиальной линии передач (рис. 3.2) 

является волна типа Т (рис. 3.3). Одноволновой режим в линии сохра-

няется при условии 

𝜆 > 𝜆кр
Н11  =  (𝑅1 + 𝑅2) =  𝑅1(1+𝑅2 𝑅1⁄ ).                (3.15) 
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Рис. 3.2                                                Рис. 3.3 

 

Составляющие поля волны Т в коаксиальной линии описываются 

формулами 

rE
 = 

r

RE 10 𝑒−𝑗𝛽𝑍;                                      (3.16) 

H = 
10RE

 rZc
 𝑒−𝑗𝛽𝑍.                                     (3.17) 

Мощность, переносимая Т-волной в линии передачи, определя-

ется выражением 

𝑃ср = 
1

2𝑍𝑐
 ∫ |
𝑆⊥

E |
2ds .                               (3.18) 

Подставляя формулу (3.16) в (3.18), имеем 

𝑃ср =
1

2𝑍𝑐
∫ ∫ |𝐸̇𝑟|

2𝑟𝑑𝑟 ⋅ 𝑑𝜙
𝑅2

𝑅1

2𝜋

0
=

𝜋

𝑍𝑐
(𝐸̇0𝑅1)

2 𝑙𝑛 (
𝑅2

𝑅1
).     (3.19) 

Выражая из (3.19) Е0
2 , имеем 

𝐸0
2 =

𝑃ср.𝑍𝑐

4𝑅1
2 𝑙𝑛(𝑅2/𝑅1)

.                                (3.20) 

Найдем условие, при котором величина Е0
2 будет минимальной. 

Полагая R2 в (3.20) постоянной величиной, найдем R2 / 𝑅1 , соответству-

ющее минимуму Е0
2. Продифференцируем знаменатель формулы 

(3.20) по R1 и приравняем его нулю 

2𝑅1 𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1) + 𝑅1
2(−1/𝑅1) = 0,                     (3.21) 

откуда                                     𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1) = 1/2.                                     (3.22) 

Используя выражение (3.22) и формулу )R/Rln(60Z 12л  , 

получим волновое сопротивление коаксиальной линии с минимальной 

величиной Е0 

30лZ , Ом.                                   (3.23) 
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Найденному значению Zл соответствует наибольшая предельная 

мощность Рпред. Подставляя (3.22) в (3.19), получим 𝑃ср коаксиальной 

линии с минимальным Е0 

𝑃ср =
𝜋𝐸0

2

2𝑍𝑐
𝑅1

2.                                        (3.24) 

При нормальных условиях пробивная напряженность электриче-

ского поля в воздухе Ео = 30 кВ/см, а его характеристическое сопротив-

ление Zc = 120 π. Подставляя приведенные значения в (3.24), получим 

𝑃пред < 3,75 ∙ 103𝑅1, кВт,                              (3.25) 

где величина 𝑅1 выражена в сантиметрах. Минимальному Е0 соответ-

ствует 𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1) = 1/2 или 𝑅2/𝑅1 = √𝑒. Подставляя отношение 

𝑅2/𝑅1 в (3.15), получим 𝑅1 < 0,12. Подставляя последнее неравенство 

в (3.25), придем к выражению для 𝑃пред в более общей форме 

𝑃пред < 542, кВт,                                   (3.26) 

где величина  выражена в сантиметрах. 

При полном или частичном заполнении коаксиальной линии ди-

электриком 𝑃пред, рaccчитанная по формуле (3.26), существенно меньше. 

Это объясняется наличием в такой линии неизбежных воздушных тех-

нологических зазоров между диэлектриком и центральным проводни-

ком. Напряженность электрического поля в зазоре в   раз выше напря-

женности в диэлектрике. Таким образом, для предотвращения пробоя 

воздушного зазора 𝑃пред должна быть уменьшена в 𝜀2 раз. 

Наибольшее значение Рпред можно получить минимизацией напря-

жения между проводниками коаксиальной линии. Напряжение между 

проводниками коаксиальной линии определяется выражением 

𝑈 = ∫ 𝐸𝑟𝑑𝑟
𝑅2

𝑅1
= 𝐸0𝑅1 𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1)𝑒

−𝑗ℎ𝑧.                 (3.27) 

Полагая R2 в (3.27) постоянной величиной, найдем отношение 

R2 / 𝑅1 , соответствующее минимуму U. Для этого продифференцируем 

(3.27) по R1 и приравняем результат к нулю: 𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1) + 𝑅1(−1/𝑅1) = 0. 

Откуда следует 𝑙𝑛( 𝑅2/𝑅1) = 1, что соответствует волновому сопротив-

лению 

𝑍л = 60√𝜇 𝜀⁄ , Ом.                                  (3.28) 
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На основании формул (3.23), (3.28) Международной электротех-

нической комиссии для передачи большой мощности рекомендуется 

использовать коаксиальные линии с волновым сопротивлением 50 Ом 

при  = 1 и µ = 1. 

При заполнении коаксиальной линии диэлектриком с потерями 

постоянная затухания определяется соотношением 

ℎд
″
√2 = √−ℎ0

2 + √ℎ0
4 + 𝜔4𝜇𝑎

2𝜀𝑎
″ 2, где ℎ0 = √𝜔2𝜇𝑎𝜀𝑎

′ − (2𝜋/𝜆кр)
2. 

При частичном диэлектрическом заполнении постоянную затуха-

ния можно оценить следующим образом: 

(ℎд
″)′ = ℎд

″ 𝑉д

𝑉л
 ,                                       (3.29) 

где 𝑉д – объем диэлектрического заполнения на единицу длины коак-

сиальной линии; 𝑉л – объем пространства между проводниками коак-

сиальной линии на единицу длины. 

Постоянная затухания в линии, обусловленная потерями в про-

водниках, определяется соотношением 

ℎм
″ =

1

4𝜎𝑑𝑃ср.
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2
𝑑𝑙 =

𝑅𝑠

4𝑃ср
∮ |𝐻̄0𝑚|𝐿

2
𝑑𝑙.           (3.30) 

Амплитуда касательных составляющих магнитного поля на по-

верхности проводников коаксиальной линии соответственно равна 

𝐻̇𝜙|𝑟=𝑅1 =
𝐸0

𝑍𝑐
𝑒−𝑗ℎ𝑧;    𝐻̇𝜙|𝑟=𝑅2 =

𝐸0𝑅1

𝑍𝑐𝑅2
𝑒−𝑗ℎ𝑧, 

а интеграл по замкнутому контуру в выражении (3.29) будет иметь вид 

∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2
𝑑𝑙 = 2𝜋 (

𝐸0𝑅1

𝑍𝑐
)
2

(
1

𝑅1
+

1

𝑅2
).                  (3.31) 

Подставляя формулы (3.19), (3.31) в (3.30), получим 

ℎм
″ =

𝑅𝑠

2𝑍𝑐

1+𝑅2/𝑅1

𝑅2 𝑙𝑛(𝑅2/𝑅1)
.                                (3.32) 

При равных токах в проводниках коаксиальной линии большая 

часть энергии теряется в центральном проводнике, так как 𝑅1 < 𝑅2. 

Увеличение R1 сопровождается уменьшением плотности тока проводи-

мости в этом проводнике и соответствующим уменьшением потерь. 

Увеличение R1 при постоянном R2 приводит к уменьшению волнового 

сопротивления, что при неизменной мощности приводит к увеличению 

тока в линии и увеличению потерь. Поэтому существует оптимальное 
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соотношение R1 и R2, при котором затухание, вызываемое потерями 

в металлических проводниках, минимально. При постоянном R2, решая 

уравнение d
мh  /dR1 = 0, получим соотношение R2/R1 3,6, которому со-

ответствует волновое 𝑍л = 77√
𝜇
𝜀⁄  Ом. Международной электротехни-

ческой комиссией для передачи малой мощности рекомендуется выби-

рать коаксиальные линии с волновым сопротивлением 75 Ом при 𝜀 = 1 

и µ = 1. На частотах выше 3 ГГц суммарная постоянная затухания 

в коаксиальной линии существенно выше, чем в металлических вол-

новодах. Поэтому на более высоких частотах коаксиальные линии 

используются в виде коротких отрезков. 

3.6. Передача энергии по прямоугольному волноводу 

Обычно прямоугольные волноводы используют в одноволновом 

режиме, при котором энергия в линии переносится одним основным 

типом волны, имеющим наибольшую λкр. Объясняется это тем, что при 

многоволновом режиме разные типы волн, имеющие различные груп-

повые скорости, приходят в точку приема смещенными во времени. 

При передаче информационного сигнала это приведет к его искажению 

и увеличению уровня шумов. 

Передачу энергии основным типом волны можно обеспечить, 

если на любой частоте рабочего диапазона длина волны меньше кри-

тической длины основного типа волны λкр (1), но больше критической 

длины волны первого высшего типа λкр (2). Полосу частот в этом случае 

характеризуют коэффициентом широкополосности 

ξ = λкр (1) / λкр (2).                                       (3.33) 

Основной тип волны в прямоугольном волноводе 𝐻10, кр
𝐻10 = 2a. 

Условие распространения основного типа волны  < 2a. При а > b бли-

жайшим высшим типом волны является 𝐻20, кр
𝐻20 = а. Условие нерас-

пространения волны 𝐻20,  > a. Таким образом, одноволновой режим 

в прямоугольном волноводе выполняется при условии 

А <  < 2a                                           (3.34) 

или                                            /2 < а < .                                         (3.35) 

Величину b в этом случае считают равной b < /2. Для волны 𝐻10 

обычно полагают а = 0,75 и b = 0,5а. Коэффициент широкополосно-

сти для прямоугольного волновода с волной 𝐻10 ξ = 2. 
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Мощность бегущей волны в линии передачи вычисляется по 

формуле 

𝑃ср =
1

2
∫ 𝑅𝑒 [𝐸⃗ ̇𝐻⃗⃗ ̇∗] 𝑑𝑆 
𝑆⊥

.                                  (3.36) 

Составляющие поля волны 𝐻10 описываются выражениями 

𝐻𝑧 = 𝐻0𝑧 𝑐𝑜𝑠
𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧;                                   (3.37) 

𝐸𝑦 = −𝑗𝜔𝜇𝑎
𝑎

𝜋
𝐻0𝑧 𝑠𝑖𝑛

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧;                          (3.38) 

𝐻𝑥 = 𝑗ℎ
𝑎

𝜋
𝐻0𝑧 𝑠𝑖𝑛

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧.                             (3.39) 

Подставляя формулы (3.38), (3.39) в (3.36), получим 

𝑃ср = 𝐻0𝑧
2 𝑍𝑐𝑎𝑏

4
(
2𝑎

𝜆
)
2
√1 − (

𝜆

2𝑎
)
2

.                      (3.40) 

Введем величину 𝐸0𝑦=𝐸𝑦|𝑥=𝑎/2 , выразим через нее 𝐻0𝑧 из фор-

мулы (3.38) и, подставляя полученное выражение в (3.40), запишем 

𝑃ср = 𝐸0𝑦
2 𝑎𝑏

𝑍𝑐4
√1 − (

𝜆

2𝑎
)
2

.                            (3.41) 

Полагая, что в соотношении (3.41) а = 0,75  и  b = 0,5а; 𝑍𝑐 = 120  Ом; 

𝐸0𝑦 < 30 кВ/см, получим 𝑃пред для прямоугольного волновода с волной 

𝐻10 𝑃пред < 125𝜆2 кВт, где величина  выражена в сантиметрах. 

Постоянную затухания, обусловленную потерями в металле, 

определяют формулой 

ℎм
″ =

𝑅𝑠

4𝑃ср.
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2

𝑑𝑙.                               (3.42) 

Полагая, что волновод заполнен воздухом, подставим выражения 

(3.37), (3.39), (3.41) в (3.42) и для волны 𝐻10 будем иметь 

( мh  )
𝐻10=

𝑅𝑠

𝑏𝑍𝑐

1+
2𝑏

𝑎
(
𝜆

2𝑎
)
2

√1−(
𝜆

2𝑎
)
2
.                               (3.43) 

Так же выводятся формулы для постоянного затухания других 

типов волн. На рис. 3.4 показаны графики зависимости ℎм
″
 от частоты 

для волн 𝐻10, 𝐻20 и 𝐸11. Наименьшие потери в прямоугольном волно-

воде соответствуют волне  𝐻10. Из графиков следует, что потери в вол-

новоде быстро возрастают при стремлении частоты к критической, что 
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можно объяснить на основе концепции парциальных волн. В соответ-

ствии с концепцией, парциальные волны для Е- и Н-волн, распростра-

няясь по ломаным траекториям, многократно переотражаются от ме-

таллических стенок. При частоте, стремящейся к критической, угол па-

дения  парциальных волн (рис. 3.5) стремится к нулю. При этом воз-

растает число переотражений парциальных волн на единицу длины ли-

нии. При каждом переотражении часть энергии волны теряется из-за 

конечной проводимости металлических стенок. Поэтому при распро-

странении Е- и Н-волн в прямоугольном волноводе потери возрастают 

при стремлении частоты к критической. С увеличением частоты отно-

сительно критической (рис. 3.4) потери плавно возрастают, что связано 

с увеличением поверхностного сопротивления металла Rs. 

 
Рис. 3.4                                                              Рис. 3.5 

Из анализа потерь в прямоугольном волноводе следует, что их 

применение целесообразно на частотах, не превышающих 30 ГГц. 

3.7. Передача энергии по круглому волноводу 

Основным типом волны в круглом волноводе является волна 𝐻11, 

первым высшим типом – волна 𝐸01. Условия одноволновости для ос-

новного типа волны в круглом волноводе имеют вид: 

𝜆кр
𝐸01 < 𝜆 < 𝜆кр

𝐻11;                                     (3.44) 

2,61а < λ < 3,41а;                                   (3.45) 

/3,41 < а < /2,61.                                 (3.46) 

 Коэффициент широкополосности круглого волновода ζ = 1,3 

меньше, чем у прямоугольного волновода. 
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Полагая, что волновод заполнен воздухом, приведем выражения 

для постоянной затухания, обусловленной потерями в металле: 

ℎм
″ =

𝑅𝑠

4𝑃ср.
∮ |𝐻̇̄0𝑚|𝐿

2

𝑑𝑙, 

– для волн типа Е 

(
мh  )
𝐸𝑚𝑛= 

𝑅𝑠

𝑎𝑍𝑐

𝜆в

𝜆
,                                     (3.47) 

– для волн типа Н 

(ℎм
″ )𝐻𝑚𝑛= 

𝑅𝑠

𝑍с𝑎

𝜆в

𝜆
[

𝑚2

𝜈𝑚𝑛−𝑚
2 + (

𝜆

𝜆кр
)
2

].                    (3.48) 

Для волны  𝐻11 постоянная затухания определяется формулой 

(ℎм
″ )𝐻11=

𝑅𝑠

𝑍𝑐𝑎

1

√1−(
𝜆

3.41𝑎
)
2
[0.42 + (

𝜆

3.41𝑎
)
2

].                (3.49) 

Зависимости ℎм
″
 от частоты для волн 𝐻11, 𝐸01, H01 в круглом вол-

новоде приведены на рис. 3.6. Для волн 𝐻11 и 𝐸01они аналогичны зави-

симостям для волн в прямоугольном волноводе. Зависимость ℎм
″
 от ча-

стоты для волны H01 в круглом волноводе имеет характерную особен-

ность: представляет собой постоянную затухания. 

Это связано с особенностью структуры поля волны H01, имеющей 

у поверхности волновода лишь продольную составляющую магнитного 

поля, которая при r = a равна 

𝐻𝑧 = 𝐻0𝑧 𝐽0( 𝜈01
𝐻 )𝑒−𝑗ℎ𝑧 

и не зависит от угла φ. Указанная особенность 

приводит к возбуждению на стенках волновода 

только поперечной составляющей поверхност-

ного тока 
J
э

=𝐻0𝑧 𝐽0( 𝜈01
𝐻 )𝑒−𝑗ℎ𝑧 с неизменной 

плотностью по периметру волновода. Из тео-

рии волноводов известно, что с ростом частоты 

амплитуда продольных составляющих произ-

вольного типа волны в волноводе стремится 

к нулю. Таким образом, у волны H01 с ростом 

частоты 𝐻𝑧/𝑟 = 𝑎 → 0 и 
J
э

/𝑟 = 𝑎 → 0, что сопро-

вождается уменьшением потерь в волноводе. Из выражения (3.48) сле-

дует, что постоянная затухания волны H01 определяется формулой 

Рис. 3.6 
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(ℎм
" )𝐻01 =

 

 2

2

/1

/

кр

кр

c

S

aZ

R






.                             (3.50) 

Из выражений (3.49), (3.50) следует, что (ℎм
" )𝐻01 < (

мh  )
𝐻11 , если а/λ > 2. 

При а/λ > 6…8 в диапазоне  = (1…3) см (ℎм
" )𝐻01 = 1…2 дБ/км. Но 

в этом случае в круглом волноводе могут существовать до ста типов 

волн и необходимо принять меры, обеспечивающие их фильтрацию. 

В отличие от остальных волн в круглом волноводе, имеющих продоль-

ную составляющую поверхностного тока, волны Н0n и, в частности, 

волна Н01 имеют только поперечные токи. Поэтому если волновод 

набрать из металлических колец, разделенных диэлектрическими шай-

бами, то возбуждение продольных токов в такой структуре становится 

невозможным, как и распространение соответствующих типов волн. 

 

Темы для закрепления материала 

 

1. Одноволновой и многоволновой режимы работы линии передачи. 

Электрическая прочность. Тепловой пробой. Предельная и допустимая 

мощность. 

2. Коэффициент затухания в линии передачи. 

3. Затухание, вызываемое потерями в среде, заполняющей линию 

передачи. 

4. Затухание, вызываемое потерями в металлических проводниках 

линии передачи. 

5. Мощность, переносимая по прямоугольному волноводу. Затуха-

ние электрических волн. Затухание магнитных волн. 

6. Мощность, переносимая по круглому волноводу. Затухание элек-

трических волн. Затухание магнитных волн. Особенность затухания 

волн 𝐻01. 

7. Мощность, переносимая по коаксиальной линии. Оптимизация 

линии для передачи максимальной мощности и для минимальных по-

терь. Линия с частичным диэлектрическим заполнением. 
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4. КОЛЕБАТЕЛЬНЫЕ СИСТЕМЫ СВЧ. 

ОБЪЕМНЫЕ РЕЗОНАТОРЫ 

 

4.1. Общие свойства объемных резонаторов 

На низких частотах в различных радиотехнических устройствах 

применяются колебательные контуры, образованные параллельным 

соединением сосредоточенных элементов индуктивности и емкости. 

В диапазоне СВЧ из-за больших потерь и малой добротности колеба-

тельные системы на сосредоточенных элементах практически не ис-

пользуются. На высоких частотах применяют преимущественно коле-

бательные системы с распределенными параметрами. В изолирован-

ной системе с внутренним сторонним источником возникает колеба-

тельный процесс, в ходе которого происходит периодический обмен 

энергией между электрическим и магнитным полями как в параллель-

ном контуре в случае вынужденных колебаний. Подобные резонанс-

ные системы получили название объемных резонаторов. 

Простейшие объемные резонаторы представляют собой коротко-

замкнутые отрезки линий передачи. По аналогии с направляющими 

структурами различают резонаторы закрытого и открытого типов. 

Общее представление о свойствах подобных объемных резонаторов 

можно получить при рассмотрении отрезка линии передачи с извест-

ной структурой электромагнитного поля. На рис. 4.1 схематично при-

веден отрезок линии передачи закры-

того типа, в котором возбуждена волна 

основного типа. Концы линии за-

мкнуты металлическими пластинами, 

перпендикулярными оси линии, ориен-

тированной вдоль оси z. Начало коор-

динат совмещено с короткозамыкаю-

щей пластиной. Результирующее поле 

в замкнутом отрезке линии передачи 

представляет собой композицию пада-

ющей и отраженной волн. 

Так как для поперечной составля-

ющей вектора напряженности электрического поля коэффициент отра-

жения от короткозамыкающих пластин равен 1, амплитуда результи-

рующей составляющей в произвольном сечении отрезка линии будет 

определяться выражением 

Рис. 4.1 
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
 (z)=



пад

(exp(jhz) – exp(-jhz)) =2j


пад

sin(hz).          (4.1) 

На рис. 4.2 приведена зависимость поперечной составляющей 

вектора Е от координаты z. На расстоянии l = рв/2 от точки z = 0, где 

в – длина волны в линии, а р – произвольное натуральное число, мо-

дуль поперечной составляющей обращается в ноль. Не нарушая струк-

туры поля в отрезке линии, в любое из указанных сечений можно вве-

сти короткозамыкающую металлическую пластину, перпендикуляр-

ную оси z. Отрезок линии между двумя пластинами представляет со-

бой объемный резонатор закрытого типа. Таким образом, резонансная 

длина объемного резонатора равна целому числу полуволн соответ-

ствующего типа волны 

l = рв/2, р = 1, 2... ,                                   (4.2) 

 

 
Рис. 4.2 

 

Из выражения (4.2) можно найти резонансную длину волны ре-

зонатора 

вр=2l/p, р = 1, 2... .                                  (4.3) 

Для резонаторов на основе линий передачи с волной Т соотноше-

ния (4.2), (4.3) остаются справедливыми при замене в на , вр на р, 

где  – длина волны в свободном пространстве с электродинамическими 

параметрами среды в линии передачи, а  р – ее резонансное значение. 

Характерные особенности, присущие резонаторам на основе волново-

дов, заключаются в следующем: 

– стоячая волна может существовать по всем трем координатам 

внутри резонатора; 

– вследствие явления дисперсии резонаторы будут резонировать 

не на кратных частотах. 
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4.2. Объемный резонатор из отрезка прямоугольного 

волновода с волной H10 

Найдем частный вид собственных колебаний в объемном резона-

торе, образованном отрезком прямоуголь-

ного волновода сечением a×b, ограничен-

ным металлическими торцевыми поверхно-

стями, расположенными в сечениях z = 0 и 

z = l (рис. 4.3). Пусть по исходному волно-

воду в положительном направлении оси z 

распространяется падающая волна типа 𝐻10, 

составляющая 𝐸𝑦 которой будет опреде-

ляться выражением 

𝐸̇𝑦пад = 𝐸0sin(𝑥 𝑎)⁄ 𝑒−𝑗ℎ𝑧.                              (4.4) 

Наличие торцевых короткозамыкающих поверхностей приведет 

к появлению отраженной волны, составляющую 𝐸𝑦 которой можно за-

писать следующим образом: 

𝐸̇𝑦отр = R𝐸0sin (𝑥 𝑎)⁄ 𝑒𝑗ℎ𝑧,                            (4.5) 

где R – коэффициент отражения от торцевой поверхности. При z = 0 

суммарное поле 𝐸̇𝑦𝛴, тангенциальное торцевой поверхности, будет 

равно нулю, а коэффициент отражения R = –1. Таким образом, суммар-

ное поле можно будет записать следующим образом: 

𝐸̇𝑦𝛴 = 𝐸̇𝑦пад+𝐸̇𝑦отр= -j2𝐸0sin(𝑥 𝑎)⁄ 𝑠𝑖 𝑛(ℎ𝑧).             (4.6) 

Из формулы (4.6) следует, что результирующее поле в резонаторе 

представляет собой двумерную стоячую волну по осям x и z. Длину 

стоячей волны можно определить, используя условие 

𝐸̇𝑦𝛴 = 0, при z = l.                                     (4.7) 

Из формулы (4.6) с учетом (4.7) следует, что 𝑠𝑖 𝑛(ℎ𝑙) = 0, или 

hl = p, р = 1, 2... .                                   (4.8) 

Значение продольного волнового числа, удовлетворяющего равенству 

(4.8), называют резонансным 

ℎр = 𝑝/l, р = 1, 2... .                                 (4.9) 

Подставляя выражение (4.9) в (4.6), получим выражение для 𝐸̇𝑦𝛴 при 

резонансе 

Рис. 4.3 



81 
 

𝐸̇𝑦𝛴= -j2𝐸0sin(𝑥 𝑎)⁄ sin (𝑝 𝑧/𝑙).                          (4.10) 

Используя (4.9), можно получить резонансное значение длины 

волны в волноводе: 

вр = 2/ℎр = 2l/p, р = 1,2... .                           (4.11) 

Длина волны в волноводе и длина волны в свободном простран-

стве связаны дисперсионным уравнением 

𝜆в = 𝜆 √1 − (𝜆/𝜆кр)
2⁄ ,                                    (4.12) 

где для волны 𝐻10 кр = 2а. Подставляя последнее соотношение и ра-

венство (4.8) в уравнение (4.9), получим выражение для резонансного 

значения длины волны в свободном пространстве 

р = вр/√1 + (вр кр)
2⁄  = 2 √(1 𝑎)2 + (𝑝 𝑙)2⁄⁄⁄ .      (4.13) 

Для прямоугольного резонатора решения выражения (4.10) суще-

ствуют при длине волны, удовлетворяющей условию (4.13). Каждому 

значению целочисленного индекса p соответствует свой тип колебаний 

в прямоугольном объемном резонаторе, который характеризуется ре-

зонансной длиной волны и структурой электромагнитного поля. 

Как и для волн в волноводах, существует способ классификации 

типов колебаний в объемных резонаторах. Он будет рассмотрен в сле-

дующем параграфе. В данной задаче исследуемая совокупность типов 

колебаний может быть обозначена как 𝐻10𝑝 . Далее следует, что исход-

ным типом волны в волноводе будет волна 𝐻10, а вдоль продольной оси 

z резонатора укладывается p стоячих полуволн. 

Рассмотрим структуру поля колебания 𝐻10𝑝 , полагая, что сум-

марное электрическое поле описывается выражением 

𝐸𝑦̇=𝐸0𝑦sin (𝑥 𝑎)sin (𝑝𝑧 𝑙)⁄⁄ .                       (4.14) 

Магнитное поле в резонаторе найдем с помощью второго уравне-

ния Максвелла: 𝑟𝑜𝑡 𝐸̄̇ = −𝑖𝜔𝜇𝑎 H
 , из которого следует 

𝐻̇̄ =
𝑗

𝜔𝜇𝑎
𝑟𝑜𝑡𝐸̇̄.                                   (4.15) 

Ротор в декартовой системе координат можно раскрыть следую-

щим образом: 
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Подставляя (4.14) в (4.15) с учетом приведенного разложения, по-

лучим следующие формулы для проекций магнитного поля в резонаторе: 

𝐻𝑥 = −
𝑗

𝜔𝜇𝑎

𝑝𝜋

𝑙
𝐸0𝑦 𝑠𝑖𝑛(

𝜋

𝑎
𝑥) 𝑐𝑜𝑠(

𝑝𝜋

𝑙
𝑧);

𝐻𝑧 =
𝑗

𝜔𝜇𝑎

𝜋

𝑎
𝐸0𝑦 𝑐𝑜𝑠(

𝜋

𝑎
𝑥) 𝑠𝑖𝑛(

𝑝𝜋

𝑙
𝑧).

}               (4.16) 

Низшим (основным) колебанием, имеющим наибольшую резо-

нансную длину волны, в совокупности 𝐻10𝑝  при b < а и b < l является 

колебание H101. Структура электромагнитного поля этого колебания 

в некоторый момент времени показана на рис. 4.4. 

 

Рис. 4.4 

В амплитудных множителях выражений (4.16) имеется мнимая 

единица. Таким образом, из (4.14), (4.16) следует, что между мгновен-

ными значениями электрического и магнитного полей в резонаторе су-

ществует фазовый сдвиг /2, а средний за период вектор Пойнтинга ра-

вен нулю 

П̅ср = Re П̇̅ = 𝑅𝑒
1

2
[𝐸̇̄𝐻̇̄∗] = 0. 

Это означает, что в резонаторе существует колебательный про-

цесс, в ходе которого происходит обмен энергией между электрическим 

и магнитным полями: дважды за период энергия электрического поля 

переходит в энергию магнитного поля и наоборот. Этот процесс иллю-

стрируют мгновенными картинами распределения электромагнитного 

поля в объемном резонаторе с колебаниями H101, построенными для раз-

личных моментов времени (рис. 4.5). 
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Используя формулу для вектора плотности поверхностного тока 

на идеально проводящей плоскости э

nH J]1[


 и соотношения (4.17) при 

p = 1, для некоторого фиксированного момента времени построим кар-

тину распределения поверхностных токов на стенках резонатора 

(рис. 4.6) для колебания H101. 

 

Рис. 4.5                                                             Рис. 4.6 

Из рис. 4.6 следует, что токи проводимости, стекающие к центру 

широкой стенки резонатора, замыкаются внутри него токами смеще-

ния, которые охватываются кольцевыми линиями магнитного поля. 

4.3. Общая задача о колебаниях в прямоугольном резонаторе. 

Классификация типов колебаний 

 

Определим совокупность резонансных частот, которые соответ-

ствуют колебаниям различных типов в замкнутом металлическом объ-

еме прямоугольной формы с размерами а, b, l (рис. 4.7). Предположим, 

что ось z является осью стоячей волны, а в поперечной плоскости XOY 

существует распределение поля, соответствующее волне 𝐸𝑚𝑛 прямо-

угольного волновода. Одно из условий резонанса имеет вид 

вр =2l/p, р = 1,2... .                                 (4.17) 

l 
+ 

+ 

+ 
  

J 

H 



84 
 

 
 

Рис. 4.7 

 

Величина вр связана с р дисперсионным соотношением 
1

𝜆𝑝
2 =

1

𝜆вр
2 +

1

𝜆кр
2 .                                      (4.18) 

Так как критическая длина волны для волны 𝐸𝑚𝑛 в прямоугольном вол-

новоде определяется соотношением 

кр
𝐸𝑚𝑛 = 2 √(𝑚 𝑎)2 + (𝑛 𝑏)2⁄⁄⁄ ,                       (4.19) 

из (4.18) получим 

р
𝐸𝑚𝑛𝑝

 = 2 √(𝑚 𝑎)2 + (𝑛 𝑏)2 + (𝑝 𝑙)2⁄⁄⁄⁄ .               (4.20) 

Если полагать, что по исходному волноводу распространяется 

волна типа 𝐻𝑚𝑛 , то формула для резонансной длины волны будет сов-

падать с (4.20) 

 р
𝐻𝑚𝑛𝑝

 = р
𝐸𝑚𝑛𝑝

.                                     (4.21) 

В формулу (4.20) размеры a, b и l входят равноправно. Так как 

для ряда волн 𝐻𝑚𝑛 в прямоугольном волноводе некоторые индексы мо-

гут равняться нулю, то возникает вопрос о возможности существова-

ния в резонаторе колебаний с индексом p = 0. При p = 0 поле в резона-

торе не меняется по оси z, вдоль которой расположена стенка длиной l. 

На рис. 4.8, а приведена продольная структура электрического поля в 

прямоугольном волноводе распространяющейся волны 𝐸𝑚𝑛 при m = 1, 

n = 1. При , стремящейся к кр, длина волны в волноводе стремится 

к бесконечности и при  = кр электрическое поле обладает единствен-

ной z-й составляющей (рис. 4.8, б). Введение поперечных идеально 

проводящих торцевых стенок не изменит структуру поля между ними, 

так как граничные условия на стенках будут выполняться автоматиче-

ски независимо от расстояния между ними. 
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Таким образом, колебания 𝐸𝑚𝑛0 в прямоугольном резонаторе мо-

гут существовать. Подставляя в (4.20) p = 0, получим 

р
𝐸𝑚𝑛0=2 √(𝑚 𝑎)2 + (𝑛 𝑏)2⁄⁄⁄ .                       (4.22) 

Формула (4.22) совпадает с выражением критической длины 

волны 𝐸𝑚𝑛 в прямоугольном волноводе. Это означает, что в объемном 

резонаторе с колебаниями 𝐸𝑚𝑛0 существует резонанс в поперечном 

сечении. 

Выясним возможность существования колебаний 𝐻𝑚𝑛0 в прямо-

угольном резонаторе. Исходная волна 𝐻𝑚𝑛 в прямоугольном волноводе 

имеет только поперечную составляющую электрического поля. Если эта 

составляющая не будет меняться вдоль оси z прямоугольного резона-

тора, как это должно быть в случае колебания 𝐻𝑚𝑛0, то поперечное элек-

трическое поле в любом поперечном сечении резонатора должно быть 

тождественно равно нулю в силу нулевых граничных условий на торце-

вых стенках. Таким образом, колебания 𝐻𝑚𝑛0 в прямоугольном резона-

торе существовать не могут. 

Сформулируем процедуру классификации типов колебаний в пря-

моугольном резонаторе. Она осуществляется следующим образом: 

1) одна из осей резонатора принимается за продольную ось стоя-

чей волны; 

2) определяется, какому волноводному типу волны 𝐸𝑚𝑛 или 𝐻𝑚𝑛 

соответствует структура поля в регулярном волноводе с размерами 

поперечного сечения, равными соответствующим размерам резона-

тора вдоль поперечных осей; 

3) устанавливается число стоячих полуволн p, укладывающихся 

вдоль продольной оси резонатора между торцевыми стенками. 

В результате приходим к колебаниям типа 𝐸𝑚𝑛𝑝 или 𝐻𝑚𝑛𝑝. Сле-

дует отметить, что данная классификация в значительной мере 

а)                                                         б) 

Рис. 4.8 
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условна, поскольку полностью определяется начальным выбором оси 

стоячих волн. Для иллюстрации этого на рис. 4.9, а приведена картина 

поля колебания 𝐻101 в прямоугольном резонаторе с размерами a×b×l, 

где размер l совпадает с осью z, принятой в данном случае в качестве 

продольной оси стоячих волн. 

 

Если осуществить поворот резонатора таким образом, чтобы раз-

мер b совпадал с осью z, принятой в этом случае в качестве продольной 

оси стоячих волн (рис. 4.9, б), то в соответствии с процедурой класси-

фикации этот же самый электромагнитный процесс должен быть обо-

значен как колебание 𝐸110. Резонансные длины волн для указанных ти-

пов колебаний тождественно равны: р
𝐻101 = р

𝐸110. 

4.4. Цилиндрический объемный резонатор 

Цилиндрический объемный резонатор (рис. 4.10) представляет 

собой отрезок круглого металлического волновода 

радиусом а, ограниченный с двух сторон проводя-

щими торцевыми поверхностями, разнесенными на 

растояние l. Определим совокупность резонансных 

частот всевозможных типов колебаний цилиндриче-

ского резонатора. В круглом волноводе могут распро-

страняться волны 𝐸𝑚𝑛 и 𝐻𝑚𝑛. Длина волны в волно-

воде в связана с длиной волны в свободном про-

странстве  дисперсионным уравнением 

1 в
2⁄ =1 2⁄ +кр

2
.                         (4.23) 

а)                                                         б) 

Рис. 4.9 

Рис. 4.10 
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Критические длины волн определяются следующими соотношениями: 

кр
𝐸𝑚𝑛 = 2𝑎 𝑚𝑛

𝐸⁄ ;    кр
𝐻𝑚𝑛 = 2𝑎 𝑚𝑛

𝐻⁄ ,                     (4.24) 

а резонансная длина волны в волноводе формулой 

вр=2𝑙 𝑝⁄ .                                            (4.25) 

Подставляя формулы (4.24), (4.25) в уравнение (4.23), получим выра-

жения для резонансных длин волн в свободном пространстве любого 

типа колебаний в цилиндрическом объемном резонаторе 

р
𝐸𝑚𝑛𝑝

=1 √(𝑚𝑛
𝐸 2𝑎)2 + (𝑝 2𝑙)2⁄⁄⁄ ;                      (4.26) 

р
𝐻𝑚𝑛𝑝

=1 √(𝑚𝑛
𝐻 2𝑎)2 + (𝑝 2𝑙)2⁄⁄⁄ .                     (4.27) 

Вопрос о возможности существования колебаний с индексом 

p = 0 решается так же, как и в случае прямоугольного объемного резо-

натора, т. е., колебания 𝐸𝑚𝑛0 в цилиндрическом резонаторе могут су-

ществовать, а колебания 𝐻𝑚𝑛0 – не могут. Примером может служить 

колебание 𝐸010, структура поля которого приведена на рис. 4.11. Важ-

ным его свойством следует назвать независимость резонансной длины 

волны от осевого размера l. 

 
 

Рис. 4.11 

 

р
𝐸010 = 2𝑎 01

𝐸⁄  = кр
𝐸01.                               (4.28) 

Из равенства (4.28) следует, что в этом случае резонатор резони-

рует на длине волны, которая выступает критической для волны 𝐸01 

в круглом волноводе. Физически это означает, что стоячая волна 

в рассматриваемом резонаторе устанавливается не по оси z, а по ради-

альной координате r. Примером невозможности существования коле-

баний 𝐻𝑚𝑛0 могут служить картины электромагнитного поля в цилин-

дрическом объемном резонаторе с колебаниями 𝐻011 (рис. 4.12) и 𝐻111 

(рис. 4.13). 
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Рис. 4.12 

 

Рис. 4.13 

Поля построены на основе известной структуры соответствую-

щих типов волн в волноводе и относятся к некоторому фиксирован-

ному моменту времени. 

4.5. Способы возбуждения и включения объемных резонаторов 

Для возбуждения электромагнитных колебаний в резонаторе 

используют специальные элементы, называемые возбуждающими 

устройствами, а для вывода энергии из резонатора применяют 

устройства связи с внешними нагрузками. Отметим, что в качестве 

возбуждающих устройств и устройств 

связи с внешними нагрузками используют 

одни и те же элементы. Это следует из тео-

ремы взаимности. Эту теорему можно 

распространить на резонаторы с устрой-

ствами ввода и вывода энергии при усло-

вии, что и резонатор, и эти устройства не 

содержат анизотропных элементов. На 

практике для возбуждения резонатора 

или его связи с внешними нагрузками ис-

пользуют достаточно малые элементы, 

содержащие электрический (рис. 4.14, а) 

или магнитный излучатели в виде малой рамки (рис. 4.14, б). 

а)                        б) 

Рис. 4.14 
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Обычно такие излучатели конструктивно объединяются с коак-

сиальной линией, используемой или для подвода энергии к резона-

тору, или для отвода энергии, принимаемой излучателем. Электриче-

ский излучатель 1 (рис. 4.14, а) будет принимать энергию электромаг-

нитного поля из резонатора и передавать ее в коаксиальную линию 2 

(рис. 4.14, а), если электромагнитное колебание, существующее в резо-

наторе, будет вызывать в нем ток. Для получения наибольшего тока 

электрический излучатель следует поместить в пучность электриче-

ского поля колебания в резонаторе параллельно линиям вектора 𝐸. 

Аналогично наибольшая связь рамки (рис. 4.14, б) с полем колеба-

ния в резонаторе будет в случае наведения в ней полем максимальной 

ЭДС. Для этого рамку следует поместить в пучность магнитного поля 

колебания в резонаторе так, чтобы ее плоскость была перпендикулярна 

вектору 𝐻. Аналогично при возбуждении колебания в резонаторе сле-

дует помещать электрический излуча-

тель с током в пучность электрического 

поля параллельно линиям вектора 𝐸 

возбуждаемого колебания, а рамку с то-

ком – в пучность магнитного поля, рас-

полагая ее плоскость перпендикулярно 

вектору 𝐻. 

Используя эти правила и зная 

структуру поля возбуждаемого колебания, можно построить конструк-

цию возбуждающего устройства, или устройства связи резонатора 

с внешней нагрузкой: рис. 4.15, а, где 1 – резонатор, 2 – электрический 

возбуждающий излучатель, 3 – коаксиальный кабель; рис. 4.15, б, где 

1 – резонатор, 2 – петлевой возбуждающий излу-

чатель. 

Узкая щель, прорезанная в стенке резона-

тора, является излучающей, если она пересекает 

линии поверхностного тока. Этот принцип позво-

ляет возбуждать резонатор при помощи щели. По-

добное возбуждающее устройство приведено на 

рис. 4.16 применительно к колебанию 𝐸010 в ци-

линдрическом резонаторе. 

Рассмотрим два характерных способа включения объемных ре-

зонаторов. При первом способе – адсорбционном (рис. 4.17, а, где 

а)                           б) 

Рис. 4.15 

Рис. 4.16 
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1 – резонатор, 2 – устройство связи) на резонансной частоте происхо-

дит интенсивный отбор мощности из основной линии передачи. Как 

следствие, в частотной характеристике коэффициента передачи линии 

наблюдается выраженный провал (рис. 4.17, в). При проходном спо-

собе включения резонатор имеет два возбуждающих устройства и ис-

пользуется как четырехполюсник (рис. 4.17, б). 

 
Рис. 4.17 

Частотная характеристика коэффициента передачи в системе 

имеет максимум на резонансной частоте используемого типа колеба-

ний (рис. 4.17, г). 
 

4.6. Добротность объемных резонаторов 

Рассмотрим объемный резонатор как изолированную систему, 

баланс мощностей которой описывается системой уравнений 

Re𝑃ст̇ =𝑃п ср;                                        (4.29) 

Im𝑃ст̇ =2ɷ(𝑊ср
𝑀- 𝑊ср

Э),                                (4.30) 

б)                                                                                     г) 

а)                                                                                      в) 
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где, полагая, что потери в резонаторе обусловлены конечной проводи-

мостью стенок, средняя за период мощность потерь будет определяться 

формулой 

𝑃п ср = 
1

2𝜎𝑑
∮ |𝐻0𝑚

̇ |2
𝒔

dS = 
𝑅𝑠

2
∮ |𝐻0𝑚

̇ |2
𝒔

𝑑𝑆,                  (4.31) 

а средние за период значения энергии магнитного и электрического по-

лей следующими соотношениями: 

𝑊ср
М = 

1

4
∫ 𝜇а𝑣

𝐻̇𝐻
∗̇
dV,     𝑊ср

Э = 
1

4
∫ 𝜀а𝑣

𝐸̇𝐸
∗̇
dV.                  (4.32) 

В объеме V резонатора энергия электрического поля периодиче-

ски преобразуется в энергию магнитного поля и обратно. Если средние 

за период энергии магнитного и электрического полей равны 

𝑊ср
𝑀 = 𝑊ср

Э,                                           (4.33) 

то этот процесс протекает без участия сторонних источников и мощ-

ность источников оказывается чисто активной (Im𝑃ст̇  = 0). Если 

𝑊ср
𝑀 ≠ 𝑊ср

Э, то периодическое преобразование энергий возможно только 

при участии сторонних источников. При этом Im𝑃ст̇ ≠ 0. Если в изоли-

рованной области мощность сторонних источников будет чисто актив-

ной, то имеет место резонанс. Из изложенного следует, что для резо-

нанса в резонаторе необходимо выполнение условия (4.33). Отношение 

Q = ɷ
𝑊ср

𝑃п ср
,                                          (4.34) 

где 𝑊ср = 𝑊ср
𝑀 + 𝑊ср

Э, называют добротностью изолированной системы, 

или добротностью резонатора. Выражение (4.34) можно записать 

в иной форме. Учитывая, что ɷ = 2 𝑇⁄ , получим 

Q = 2
𝑊ср

∆𝑊
,                                         (4.35) 

где ∆W – изменение энергии электромагнитного поля в резонаторе за 

период. 

Таким образом, добротность резонатора – это увеличенное в 2π раз 

отношение полной энергии, запасенной в резонаторе 𝑊ср, к энергии ∆𝑊, 

расходуемой за период Т. 

При резонансе 𝑊ср
𝑀 = 𝑊ср

Э и в соотношениях (4.34), (4.35) полную 

энергию, запасенную в резонаторе 𝑊ср, можно выразить следующим 

образом 

𝑊ср = 2𝑊ср
𝑀 = 2𝑊ср

Э= 𝑊макс
М = 𝑊макс

Э ,                  (4.36) 
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где                𝑊макс
М =

1

2
∫ 𝜇а𝑣

𝐻̇𝐻
∗̇
dV,       𝑊макс

Э =
1

2
∫ 𝜀а𝑣

𝐸̇𝐸
∗̇
dV.              (4.37) 

Подставляя формулы (4.31), (4.37) в (4.34), получим интегральное 

выражение добротности резонатора 

Q = 
𝜔∫ 𝜇а𝑣

𝐻̇𝐻
∗̇
𝑑𝑉

𝑅𝑠 ∮ |𝐻0𝑚
̇ |2𝒔 𝑑𝑆

.                                     (4.38) 

При расчете по формуле (4.38) значение частоты полагается рав-

ным резонансной: ɷ = 𝜔р. Из формулы (4.38) следует, что с ростом раз-

меров резонатора добротность увеличивается. Это связано с тем, что 

с ростом размеров его объем, а следовательно, и величина накапливае-

мой энергии возрастают быстрее мощности потерь, которая пропорци-

ональна площади его внутренней поверхности. 

Соотношения (4.34), (4.35) были получены при условии, что 

среда в резонаторе идеальная: ε̃a = εa,  µ̃a = µa, а потери обусловлены 

конечной проводимостью стенок. В общем случае электродинамиче-

ские параметры среды определяются соотношениями 

ε̃𝑎 = ε𝑎
′ − 𝑗ε𝑎

′′; 

µ̃𝑎 = µ𝑎
′ − 𝑗µ𝑎

′′. 

При этом формулы для добротности резонатора остаются неиз-

менными, но выражение и значение входящих в них величин изме-

нятся. Так, мощность потерь необходимо дополнить потерями в среде 

𝑃п ср =
ω

2
∫ ε𝑎

′′
𝑉

𝐸̇̅𝐸̇̅∗ 𝑑𝑉 +
ω

2
∫ µ𝑎

′′
𝑉

𝐻̇̅𝐻̇̅∗ 𝑑𝑉, 

а средние за период энергии полей будут определяться соотношениями 

𝑊ср
Э =

1

4
∫ ε𝑎

′
𝑉

𝐸̇̅𝐸̇̅∗ 𝑑𝑉; 

𝑊ср
𝑀 =

1

4
∫ µ𝑎

′
𝑉

𝐻̇̅𝐻̇̅∗ 𝑑𝑉. 

Для многих объемных резонаторов, используемых на практике, 

в справочной литературе приводятся формулы для расчета добротно-

сти. Например, для прямоугольного резонатора с колебанием 𝐻101 или 

(что то же самое) 𝐸110 выражение для добротности, полученное с по-

мощью соотношения (4.39), будет иметь вид 

𝑄𝐻101 = √
𝜎

2ɷ𝜀0

(
1

𝑎2
+
1

𝑙2
)3/2

1

𝑎2 
(
1

𝑏
+
2

𝑎
)+

1

𝑙2 
(
1

𝑏
+
2

𝑙
)
 , 
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а добротность цилиндрического резонатора с колебанием 𝐸010 будет 

определяться формулой 

𝑄𝐸010 = √2𝜔𝜇0𝜎 𝑎𝑙 2(𝑎 + 𝑙)⁄ . 

В заключение сделаем следующее замечание. В приведенных вы-

ражениях для добротности объемных резонаторов не учитывается 

шунтирующее действие внешних цепей, проявляющееся через эле-

менты связи. Поэтому добротность резонатора, найденная с помощью 

полученных соотношений, принято называть ненагруженной, или соб-

ственной, добротностью в отличие от нагруженной добротности, ко-

торая оказывается тем меньше, чем больше коэффициент связи резона-

тора с внешними цепями. 

4.7. Другие типы объемных резонаторов 

Помимо рассмотренных резонаторов в технике СВЧ находят при-

менение резонаторы других конструкций. 

Коаксиальный резонатор представляет собой отрезок коаксиаль-

ной линии, закороченный на концах поперечными металлическими 

пластинами (рис. 4.18). Коаксиальный резонатор обычно работает на 

колебаниях типа T, поэтому его поперечные размеры не имеют ограни-

чения по частоте снизу. Тип колебания в коаксиальном резонаторе обо-

значают как 𝑇00𝑝. 

 
Рис. 4.18 

Первые два индекса характеризуют отсутствие стоячих волн по 

цилиндрическим координатам r и . Последний индекс указывает на 

число стоячих полуволн вдоль координаты z. На рис. 4.18 приведена 

структура поля колебания 𝑇001. Характерная особенность резонатора 

на коаксиальной линии заключается в том, что он резонирует на крат-

ных частотах р = 2𝑙 𝑝⁄ , р = 1, 2…, а его резонансная длина l = pр 2⁄ . 
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Поэтому такие резонаторы удобно использовать в качестве волномера. 

По сравнению с цилиндрическим резонатором с теми же внешними раз-

мерами коаксиальный резонатор имеет меньшую добротность из-за 

большей площади внутренней поверхности и меньшего объема 

Полосковый резонатор представляет собой отрезок полосковой ли-

нии, на обоих концах которого осуществлен режим XX. На рис. 4.19, а 

показан полосковый резонатор, выполненный на МПЛ. Его поперечные 

размеры так же, как и поперечные размеры полосковой линии, выбира-

ются из условия отсутствия высших типов волн и излучения из линии. 

Так как у волн Т и квази-Т  λкр = ∞, то резонансная длина волн колебания 

ТР и квази-ТР равна λр = 2l/р, р = 1, 2, ... . Следовательно, длина резона-

тора l = рλр/2. Продольное сечение полуволнового резонатора на МПЛ и 

структура силовых линий электрического поля показаны на рис. 4.19, б. 

На концах отрезка МПЛ наблюдается концентрация электрического 

поля, что эквивалентно включению некоторых емкостей между кон-

цами полоски и экраном. Из-за этого длина резонатора l выбирается не-

сколько меньше λр/2. 

а)                                                                           б) 

Рис. 4.19 

 

Диэлектрический резонатор представляет собой таблетку, вы-

полненную из искусственного материала с высокой диэлектрической 

проницаемостью. Ее можно устанавливать 

непосредственно в волноводе (рис. 4.20), 

вблизи боковой кромки проводника МПЛ 

и т. д. При использовании диэлектрических 

резонаторов отпадает необходимость в 

устройстве возбуждения, так как резонатор 

работает за счет использования эффекта 

полного внутреннего отражения. Рис. 4.20 
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Темы для закрепления материала 

 

1. Колебательные системы на сосредоточенных элементах. Объ-

емные резонаторы. Колебательные системы на элементах с распреде-

ленными параметрами. 

2. Решение граничной задачи для резонатора из отрезка прямо-

угольного волновода с волной 𝐻10. 

3. Резонансная длина волны и тип колебаний для резонатора из 

отрезка прямоугольного волновода с волной 𝐻10. 

4. Структура поля и структура поверхностных токов на стенках 

прямоугольного резонатора с колебанием 𝐻10𝑝. 

5. Совокупность резонансных частот колебаний в прямоугольном 

резонаторе. Классификация типов колебаний. 

6. Совокупность резонансных частот колебаний в цилиндриче-

ском резонаторе. Простейшие типы колебаний (𝐸010, 𝐻011, 𝐻111). 

7. Возбуждение резонаторов с помощью электрического и маг-

нитного излучателей. Адсорбционный и проходной способы включе-

ния резонаторов. 

8. Собственная добротность резонаторов. Интегральное выраже-

ние для добротности. Зависимость добротности от геометрических раз-

меров и электродинамических параметров среды, заполняющей резо-

натор. Нагруженная добротность. 

9. Другие типы резонаторов. 

  



96 
 

5. РАСПРОСТРАНЕНИЕ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ВОЛН 

В АНИЗОТРОПНЫХ СРЕДАХ 

 

5.1. Магнитные свойства вещества. Ферриты 

Атомы веществ состоят из положительно заряженного ядра 

и определенного числа отрицательно заряженных электронов. Каждый 

электрон вращается вокруг ядра, одновременно вращаясь вокруг своей 

оси. Учитывая заряд электрона, его перемещение по замкнутой траек-

тории и вращение вокруг своей оси можно рассматривать как элемен-

тарные рамки с током. Под влиянием токов, протекающих по рамкам, 

в окружающем пространстве возникают постоянные магнитные поля, 

силовые линии которых перпендикулярны плоскости рамок. Этим маг-

нитным полям соответствуют орбитальный 𝑚̅о и спиновой 𝑚̅𝑐 магнит-

ные моменты электрона. Электрон обладает массой, поэтому его можно 

рассматривать как элементарный гироскоп, вращающийся вокруг ядра 

атома и одновременно вокруг собственной оси. 

Полный магнитный момент атома представляет собой геометри-

ческие суммы соответственно магнитных спиновых и орбитальных мо-

ментов всех электронов в атоме. Магнитный момент ядра существенно 

меньше магнитного момента электрона, поэтому влиянием магнитного 

момента ядра можно пренебречь. В атомах большинства веществ у лю-

бых соседних электронов на орбите спиновые магнитные моменты ан-

типараллельны, поэтому суммарный магнитный момент этих атомов 

близок к нулю. 

У металлов переходных групп (железа, палладия, платины и др.) 

имеет место параллельная ориентация спиновых магнитных моментов 

у части электронов на орбите. При этом суммарный магнитный момент 

этих атомов отличен от нуля. Например, у атома железа на предпослед-

ней орбите находятся четыре электрона с параллельными спинами. 

В постоянном магнитном поле магнитные моменты атомов этих метал-

лов ориентируются параллельно приложенному полю. 

Взаимодействие магнитного поля электромагнитной волны 

с нескомпенсированными магнитными моментами атомов обусловли-

вает явление ферромагнетизма, широко используемое при разработке 

управляющих устройств СВЧ. Вследствие поверхностного эффекта элек-

тромагнитные волны не распространяются в ферромагнитных металлах. 
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Взаимодействие магнитного поля электромагнитной волны с неском-

пенсированными магнитными моментами атомов становится возмож-

ным в химических соединениях этих металлов с другими элементами, 

обладающими свойствами диэлектриков. Такие магнитные диэлектрики 

называются ферритами. 

Ферриты представляют собой твердые вещества, подобные кера-

мике, полученные искусственным путем при высокотемпературном 

спекании порошка окиси железа и соединений двухвалентных метал-

лов (марганца, цинка, бария и др.). Ферриты по своим электрическим 

и магнитным свойствам считаются уникальным материалом. С одной 

стороны, это ферромагнетик, сходный с железом. Его относительная 

магнитная проницаемость меняется в широких пределах в зависимости 

от диапазона частот, состава, температуры. Она может быть меньше 

единицы в сантиметровом диапазоне и достигать тысяч на низких ча-

стотах. С другой стороны, это диэлектрик с высоким удельным сопро-

тивлением порядка 106...1011 Ом/см и относительной диэлектрической 

проницаемостью, равной 5...20. Поэтому в ферритах могут распростра-

няться электромагнитные волны как в обычном диэлектрике. В ферри-

тах вклад орбитальных магнитных моментов в общий магнитный мо-

мент обычно мал, поэтому магнитные свойства ферритов определя-

ются в основном спиновыми магнитными моментами атомов. 

Прецессия магнитного момента. Рассмотрим электрон со спино-

вым магнитным моментом 𝑚̅𝑐, помещенный 

во внешнее постоянное магнитное поле  

𝐻̅0 = 1̅𝑧 𝐻0.  Направление 𝐻̅0 не совпадает 

с 𝑚̅𝑐, (рис. 5.1). Внешнее магнитное поле 

стремится ориентировать магнитный момент 

параллельно 𝐻̅0. Наличие спинового механи-

ческого момента делает электрон подобным 

элементарному гироскопу, ось которого под 

влиянием действующих сил вращается (пре-

цессирует). При этом конец векторов 𝑚̅𝑐 

начинает прецессировать относительно 𝐻̅0 

(рис. 5.1). Исследования показывают, что ко-

нец вектора 𝑚̅𝑐 описывает при этом окруж-

ность, вращаясь по часовой стрелке, если смотреть вдоль вектора 𝐻̅0. 

Рис. 5.1 
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Круговая частота o  вращения вектора 𝑚̅𝑐 называется круговой частотой 

свободной прецессии электрона и вычисляется по формуле 

𝜔0=𝛾с𝐻0,                                          (5.1) 

где  𝛾𝑐 = −7 ∙ 104м/(А/с). 

Из-за потерь в реальных ферромагнитных средах конец вектора 

𝑚̅𝑐 движется по свертывающейся спирали. Через время 𝑡𝑐10-8с, назы-

ваемое временем прецессии, прецессия прекращается, и вектор 𝑚̅𝑐 

устанавливается параллельно 𝐻̅0. При определенной величине 𝐻̅0 все 

нескомпенсированные магнитные моменты ориентируются парал-

лельно друг другу и внешнему полю – феррит намагничивается до 

насыщения. В результате вектор магнитного момента единицы объема 

феррита 𝑚, равный произведению 𝑚̅𝑐 на число N неcкомпенсирован-

ных магнитных моментов в единице объема, устанавливается парал-

лельно 𝐻̅0: 𝑚 = N𝑚̅𝑐 = 1̅𝑧𝑚. Вектор 𝐻̅0 оказывает одинаковое влияние 

на все нескомпенсированные магнитные моменты, поэтому явление 

прецессии спинового магнитного момента отдельного электрона в по-

стоянном магнитном поле будет наблюдаться и для всех спиновых маг-

нитных моментов в единице объема, т. е. на рис. 5.1 можно вместо 𝑚̅𝑐 

подставить 𝑚. 

5.2. Линейно поляризованные волны в намагниченной 

ферритовой среде 

Если в намагниченной под воздействием поля 𝐻0 ферритовой 

среде распространяется электромагнитная волна с произвольно ориен-

тированным вектором напряженности магнитного поля 𝐻̅ = 𝐻̅𝑚cos(ωt), 

то на магнитные моменты действует суммарное поле с вектором 

𝐻̅Σ = 1̅𝑧𝐻0 + 𝐻̅𝑚cos(ωt).                                 (5.2) 

В этом случае ориентация в пространстве вектора 𝐻̅Σ не остается 

постоянной, ибо длина вектора 𝐻 изменяется по гармоническому за-

кону. Изменение ориентации вектора 𝐻 вызывает прецессию магнитных 

моментов. Эта прецессия уже не будет затухающей, так как отсутствует 

какое-либо определенное направление внешнего поля, параллельно ко-

торому могли бы установиться магнитные моменты. Известно, что тра-

ектория движения конца суммарного вектора магнитного момента пред-

ставляет собой в этом случае эллиптическую кривую. Возникает так 
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называемая вынужденная прецессия, частота которой совпадает с часто-

той электромагнитной волны. Качественную картину явлений в феррите 

можно получить, рассматривая, как и в предыдущем параграфе, поведе-

ние одного электрона с последующим обобщением. 

Пусть переменное магнитное поле с частотой ɷ направлено вдоль 

оси x: 𝐻̇ = 1̅𝑥𝐻𝑥̇  (рис. 5.2). Представим вектор магнитного момента элек-

трона 𝑚𝑐 ̇ в виде суммы постоянного вектора 𝑚1
̇ , 

направленного вдоль линий подмагничивающего 

поля – вдоль оси z и вращающегося с частотой ɷ 

вектора 𝑚2
̇  , лежащего в плоскости xy: 

𝑚𝑐 ̇ = 𝑚1
̇  +  𝑚2

̇ .                     (5.3) 

Величина 𝑚2
̇  при небольших амплитудах 

будет пропорциональна величине вектора 𝐻̇. 

Вращающийся вектор 𝑚2
̇  можно представить 

в виде суммы двух колеблющихся с частотой 

ɷ векторов, отличающихся по фазе на /2: 

𝑚2
̇ = 𝐻𝑥1𝑥

̇
+jk𝐻𝑥̇1𝑦 ,             (5.4) 

где , k – константы, соответствующие магнитной восприимчивости 

для изотропной среды. Таким образом, в подмагниченной ферритовой 

среде при воздействии на нее высокочастотного поля возникает внут-

реннее высокочастотное магнитное поле, характеризуемое вектором 

намагниченности 𝑚2
̇ . Вектор магнитной индукции высокочастотного 

поля 𝐵̇ связан с векторами 𝐻 и 𝑚2
̇  соотношением 

𝐵̇=𝜇0(𝐻̇+𝑚2
̇ )= 𝜇0(1𝑥𝐻𝑥̇ + (𝐻𝑥1𝑥

̇ + 𝑗𝑘𝐻𝑥̇1𝑦)).              (5.5) 

Проекции вектора 𝐵̇ в декартовой системе координат будут опреде-

ляться уравнениями 

      𝐵𝑥 =̇ 𝜇0(1 + )𝐻𝑥̇=𝜇𝑎𝐻𝑥̇;                             (5.6) 

      𝐵𝑦 =̇ 𝑗𝜇0𝑘𝐻𝑥̇= 𝑗𝑘𝑎𝐻𝑥̇.                                (5.7) 

Уравнения (5.6), (5.7) указывают на отличие феррита от изотроп-

ной среды, в которой вектор магнитной индукции параллелен вектору 

напряженности магнитного поля. Это отличие проявляется в том, что 

Рис. 5.2 
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при воздействии на феррит магнитного поля с единственной составля-

ющей 𝐻𝑥̇ вектор 𝐵̇ имеет две составляющие 𝐵𝑥̇ и 𝐵𝑦̇. При воздействии 

на феррит высокочастотного поля с составляющей 𝐻𝑦̇ те же рассужде-

ния приводят к уравнениям 

𝐵𝑥 = −̇ 𝑗𝜇0𝑘𝐻𝑦̇ = −𝑗𝑘𝑎𝐻𝑦̇;                               (5.8) 

𝐵𝑦 =̇ 𝜇0(1 + )𝐻𝑦̇ = 𝜇𝑎𝐻𝑦̇.                              (5.9) 

При воздействии на электрон произвольно ориентированного 

поля 𝐻̇ связь между векторами 𝐵̇ и 𝐻̇ будет определяться следующими 

соотношениями: 

𝐵𝑥 =̇ 𝜇𝑎𝐻𝑥̇ − 𝑗𝑘𝑎𝐻𝑦̇;                                 (5.10) 

𝐵𝑦 =̇ 𝑗𝑘𝑎𝐻𝑥̇+𝜇𝑎𝐻𝑦̇;                                  (5.11) 

𝐵𝒛 =̇ 𝜇0𝐻𝑧̇.                                          (5.12) 

Cвязь между векторами 𝐵̇ и 𝐻̇ можно представить в следущем виде: 

𝐵̇ = ||𝜇𝑎||𝐻̇,                                         (5.13) 

где ||𝜇𝑎|| – тензор магнитной проницаемости, которому соответствует 

матрица 

||𝜇𝑎|| = | 

𝜇𝑎 −𝑗𝑘𝑎 0
𝑗𝑘𝑎 𝜇𝑎 0
0 0 𝜇𝑎

| .                           (5.14) 

В литературе матрицу (5.14) называют тензором Полдера. Эле-

менты тензорной матрицы 𝜇𝑎 и 𝑘𝑎 определяются функциональными 

выражениями 

𝜇𝑎 = 𝜇0 +
|𝛾|𝑀𝜔0

𝜔02−𝜔2
;                                   (5.15) 

к𝑎 = −
|𝛾|𝑀𝜔0

𝜔02−𝜔2
,                                     (5.16) 

где М – намагниченность феррита подмагничивающим полем. 

Вектор 𝐻̇ оказывает одинаковое влияние на все нескомпенсиро-

ванные спиновые магнитные моменты, поэтому описанное взаимодей-

ствие будет наблюдаться и для всех спиновых магнитных моментов 

в единице объема, т. е. в формуле (5.3) можно вместо 𝑚̅𝑐 подставить 

вектор магнитного момента единицы объема феррита 𝑚. Формулы 

(5.15), (5.16) были выведены для электрона. В случае феррита они дают 

хорошее качественное совпадение с экспериментом. 
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5.3. Волны с круговой поляризацией в гиромагнитных средах 

Сложная связь между векторами 𝐵̇ и 𝐻̇ сильно затрудняет реше-

ние уравнений поля даже при распространении линейно поляризован-

ных волн в неограниченной ферритовой среде. Значительно более про-

стым анализ оказывается в случае волн с круговой поляризацией. При-

чина этого заключается в том, что вектор намагниченности в феррите 

является вращающимся. Так как направление прецессии электрона за-

висит от направления подмагничивающего поля, удобно и направление 

вращения падающей на феррит волны высокочастотного поля связать 

с направлением линий подмагничивающего поля, а не с направлением 

распространения волны. Назовем правовращающейся волной ту, у ко-

торой вектор 𝐻̇ вращается по часовой стрелке, если смотреть по нап- 

равлению линий подмагничивающего поля. У левополяризованной 

волны вектор 𝐻̇ вращается против часовой стрелки. Пусть на феррит 

воздействует правополяризованная волна. Для такой волны составля-

ющие 𝐻𝑦 и 𝐻𝑥̇ связаны соотношением 

𝐻𝑦̇= −j𝐻𝑥̇,                                           (5.17) 

т. е. составляющая 𝐻𝑦̇ отстает по фазе на /2 по отношению к 𝐻𝑥̇. Вы-

числим поперечные составляющие вектора 𝐵̇ 

𝐵𝑥 =̇ 𝜇𝑎𝐻𝑥̇ − 𝑗𝑘𝑎𝐻𝑦̇;                                  (5.18) 

𝐵𝑦 =̇  𝑗𝑘𝑎𝐻𝑥̇+𝜇𝑎𝐻𝑦̇,                                   (5.19) 

для случая, соответствующего формуле (5.17): 

𝐵𝑥 =̇  (𝜇𝑎 − 𝑘𝑎) 𝐻𝑥̇ = 𝜇𝑎
+𝐻𝑥̇;                            (5.20) 

𝐵𝑦 =̇  − 𝑗(𝜇𝑎 − 𝑘𝑎) 𝐻𝑥̇ = −𝑗𝜇𝑎
+𝐻𝑥̇.                      (5.21) 

Из формул (5.20), (5.21) следует 

𝐵𝑦 =̇  − 𝑗𝐵𝑥̇.                                         (5.22) 

Следовательно, вектор 𝐵̇ поляризован так же, как вектор 𝐻̇, и соотно-

шение между этими векторами будет таким же, как в изотропной среде, 

𝐵̇ = 𝜇𝑎
 + 𝐻̇.                                          (5.23) 

Магнитная проницаемость для правополяризованной волны будет 

определяться формулой 

𝜇𝑎
+ = 𝜇𝑎 − 𝑘𝑎 = 𝜇0 +

|𝛾|𝑀

𝜔0−𝜔
 .                         (5.24) 
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В случае левополяризованной волны 

𝐻𝑦̇ = j𝐻𝑥̇,                                              (5.25) 

т. е. 𝐻𝑦̇ опережает по фазе на /2 составляющую  𝐻𝑥̇. С помощью соот-

ношений (5.17), (5.18) вычислим поперечные составляющие вектора 𝐵̇ 

для случая, соответствующего формуле (5.25): 

    𝐵𝑥 =̇  (𝜇𝑎 + 𝑘𝑎) 𝐻𝑥̇ = 𝜇𝑎
−𝐻𝑥̇;                              (5.26) 

      𝐵𝑦 =̇ 𝑗(𝜇𝑎 + 𝑘𝑎) 𝐻𝑥̇ = 𝑗𝜇𝑎
−𝐻𝑥̇.                            (5.27) 

Следовательно, и в этом случае вектор 𝐵̇ поляризован так же, как век-

тор 𝐻̇, и соотношение между этими векторами будет таким же, как 

в изотропной среде, 

𝐵̇ = 𝜇𝑎
−𝐻̇,                                             (5.28) 

но магнитная проницаемость для левополяризованной волны будет 

иметь другое значение, которое определяется формулой 

𝜇𝑎
− = 𝜇𝑎 + 𝑘𝑎 = 𝜇0 +

|𝛾|𝑀

𝜔0+𝜔
 .                           (5.29) 

Таким образом, при распространении в неограниченной феррито-

вой среде волн с круговой поляризацией магнитная проницаемость яв-

ляется скалярной величиной, но она различна для волн с правой и ле-

вой поляризациями. Зависимости относительной магнитной проницае-

мости 𝜇+ = 𝜇𝑎
+/𝜇0 и 𝜇− = 𝜇𝑎

−/𝜇0 соответственно для волн с правой и ле-

вой круговой поляризацией от величины 𝐻0 приведены на рис. 5.3. 

Рис. 5.3 

а)                                                                           б) 
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Из рис. 5.3, а следует, что при определенном значении подмагни-

чивающего поля происходит резкое изменение величины 𝜇+. При этом 

значении подмагничивающего поля собственная частота прецессии 

𝜔0 совпадает с частотой высокочастотного поля ɷ. Явление, при кото-

ром направление вращения для правополяризованной волны совпадает 

с направлением прецессии, а ее частота совпадает с собственной ча-

стотой прецессии, получило название феррорезонанса. Аналогичные 

рассуждения следуют при рассмотрении формулы (5.24), полученной 

без учета потерь. Явление ферромагнитного резонанса сопровождается 

высокими потерями в феррите. С физической точки зрения это можно 

пояснить следующим образом. Когда собственная частота прецессии 

совпадает с частотой внешнего поля, электрон прецессирует с наиболь-

шей амплитудой и забирает у поля наибольшую энергию. При этом 

значительная часть энергии расходуется на нагрев феррита. В этой же 

области наиболее сильно меняется магнитная приницаемость, так как 

вследствие сильной прецессии электрона вектор 𝑚2
̇  имеет наибольшее 

значение. Для левополяризованной волны подобных явлений не 

наблюдается (рис. 5.3, б). Это происходит потому, что в случае лево-

поляризованной волны направления вращения волны и вектора 𝑚2
̇  

противополжны, и в одну часть периода электрон получает энергию от 

волны, а в другую – отдает ее. 

5.4. Эффект Фарадея 

Рассмотрим линейно поляризованную волну, распространяющу-

юся в подмагниченной ферритовой среде в направлении, совпадающем 

с постоянным магнитным полем 𝐻̅0. Введем декартову систему коорди-

нат, ось z которой совпадает с 𝐻̅0: 𝐻̅0 = 1̅𝑧𝐻0. Представим волну в виде 

суперпозиции двух волн с круговой поляризацией и противополож-

ным направлением вращения (рис. 5.4). В этом случае поперечную 

компоненту линейно поляризованной волны 𝐻̇ можно представить 

в виде  𝐻̇ = 0,5(𝐻+̇ +𝐻−̇), где 𝐻+̇ = 1̅𝑥𝐻𝑥̇ − j1̅𝑦𝐻̇𝑦 – поперечная компо-

нента волны с правой круговой поляризацией и направлением вращения 

по часовой стрелке в плоскости XOY, если смотреть вдоль направления 

постоянного магнитного поля, а 𝐻−̇ = 1̅𝑥𝐻𝑥̇ + j1̅𝑦𝐻̇𝑦 – поперечная ком-

понента волны с левой круговой поляризацией и направлением враще-

ния против часовой стрелки в плоскости XOY, если смотреть вдоль 
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направления постоянного магнитного поля. Для волн, распространя-

ющихся в подмагниченной ферритовой среде, в зависимости от поля-

ризации постоянная распространения будет определяться формулами: 

𝛽𝑧
+ = 𝜔√𝜀𝑎𝜇𝑎

+ − для правополяризованной волны; 𝛽𝑧
− = 𝜔√𝜀𝑎𝜇𝑎

− − для 

левополяризованной волны. 

Зависимости 𝜇𝑎
+ и 𝜇𝑎

− от величины подмагничивающего поля 𝐻0 

приведены на рис. 5.5. Выбирая величину подмагничивающего поля, 

соответствующую точке 1 на рис. 5.5, получим 𝜇𝑎
+ < 𝜇𝑎

− , т. е. 𝛽𝑧
+ < 𝛽𝑧

−. 

Следовательно, эти волны имееют разный фазовый набег на одном 

и том же расстоянии. 

 

Рис. 5.4                                                           Рис. 5.5 

 

Приведенные ниже преобразования подтверждают эти рассуж-

дения: 

𝐻̇(z) = 0,5 (1𝑥𝐻0𝑥 − 𝑗1𝑦
̇ 𝐻0𝑥)𝑒

−𝑗𝛽+𝑧 + 0,5(̇ 1𝑥𝐻0𝑥 + 𝑗1𝑦
̇ 𝐻0𝑥)𝑒

−𝑗𝛽−𝑧 = 

= 0,5 (1𝑥𝐻0𝑥̇ 𝑒
−𝑗𝛽+𝑧 + 1𝑥𝐻0𝑥̇ 𝑒

−𝑗𝛽−𝑧 − 𝑗1𝑦𝐻0𝑥𝑒
−𝑗𝛽+𝑧 + 𝑗1𝑦

̇ 𝐻0𝑥̇ 𝑒
−𝑗𝛽−𝑧) = 

= 1𝑥0,5𝐻0𝑥̇ (𝑒−𝑗𝛽
+𝑧 + 𝑒−𝑗𝛽

−𝑧) − 𝑗1𝑦 0,5𝐻0𝑥(𝑒
−𝑗𝛽+𝑧 − 𝑒−𝑗𝛽

−𝑧) = 

= 1𝑥0,5𝐻0𝑥̇ (𝑒
−𝑗(

𝛽+𝑧

2
)
𝑒𝑗(

𝛽−𝑧

2
) + 𝑒−𝑗(

𝛽−𝑧

2
)𝑒
𝑗(
𝛽+𝑧

2
)
)𝑒−𝑗(

𝛽−+𝛽+

2
)𝑧

 – 

− 𝑗1𝑦 0,5𝐻0𝑥(𝑒
−𝑗(

𝛽+𝑧

2
)
𝑒𝑗(

𝛽−𝑧

2
) − 𝑒−𝑗(

𝛽−𝑧

2
)𝑒
𝑗(
𝛽+𝑧

2
)
)𝑒−𝑗(

𝛽−+𝛽+

2
)𝑧

 = 

= 1𝑥0,5𝐻0𝑥̇ (𝑒
𝑗(
𝛽−−𝛽+

2
)𝑧
+ 𝑒

−𝑗(
𝛽−−𝛽+

2
)𝑧
)𝑒

−𝑗(
𝛽−+𝛽+

2
)𝑧
− 

− 𝑗1𝑦 0,5𝐻0𝑥(𝑒
𝑗(
𝛽−−𝛽+

2 )𝑧
− 𝑒

−𝑗(
𝛽−−𝛽+

2 )𝑧
)𝑒

−𝑗(
𝛽−+𝛽+

2 )𝑧
= 

= 1𝑥𝐻0𝑥̇ cos{(
𝛽−−𝛽+

2
) 𝑧}𝑒

−𝑗(
𝛽−+𝛽+

2
)𝑧
+ 1𝑦𝐻0𝑥̇ sin{(

𝛽−−𝛽+

2
) 𝑧}𝑒

−𝑗(
𝛽−+𝛽+

2
)𝑧

. 
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Из итогового выражения следует, что поперечный вектор 𝐻̇ ли-

нейно поляризованной волны, распространяющейся в подмагниченной 

ферритовой среде в направлении подмагничи-

вающего поля, поворачивается по часовой 

стрелке (рис. 5.6), т. е. плоскость поляризации 

результирующего вектора повернется на угол Φ, 

который определяется следующими формулами: 

tgΦ = 
|𝐻𝑦̇|

|𝐻𝑥|̇
 = tg{(

𝛽−−𝛽+

2
)𝑧}; 

Φ = ( 
𝛽−−𝛽+

2
)z. 

Следует отметить, что вращение плоскости поляризации происхо-

дит по часовой стрелке, если волна распространяется по направлению 

силовых линий подмагничивающего поля, и против часовой стрелки, 

если волна распространяется против силовых линий подмагничиваю-

щего поля. Таким образом, направление вращения плоскости поляриза-

ции не зависит от направления распространения волны, если смотреть 

неизменно по направлению подмагничивающего поля. 

Эффект вращения плоскости поляризации носит название эф-

фекта Фарадея. 

5.5. Эффект смещения поля в прямоугольном волноводе 

с поперечно подмагниченным ферритом 

Пусть в прямоугольном волноводе с размерами поперечного се-

чения a × b при a > b распространяется волна Н10. Выражения для со-

ставляющих поля волны Н10 описываются формулами: 

𝛨̇𝑍 = 𝛨̇0𝑍 𝑐𝑜𝑠
𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧;                                   (5.29) 

𝛦̇𝑌 = −𝑗𝜔𝜇𝑎
𝑎

𝜋
𝛨̇0𝑍 𝑠𝑖𝑛

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧;                          (5.30) 

𝛨̇Х = 𝑗ℎ
𝑎

𝜋
𝛨̇0𝑍 𝑠𝑖𝑛

𝜋

𝑎
𝑥𝑒−𝑗ℎ𝑧.                            (5.31) 

Структура поля волны H10, построенная в соответствии с форму-

лами (5.29), (5.30), (5.31), показана на рис. 5.7. Как следует из (5.29) 

и (5.31), составляющие 𝛨̇𝑍 и 𝛨̇Х находятся в плоскости XOZ, параллель-

ной широкой стенке волновода, взаимно ортогональны, отличаются по 

фазе на π/2, а их модули зависят от координаты x. В общем случае мо-

дули этих составляющих не равны, поэтому поляризация магнитного 

Рис. 5.6 
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поля в плоскости XOZ эллиптическая. Вблизи боковых стенок волно-

вода при x = 0 и x = a и в центре широких стенок при x = a/2 магнитное 

поле волны Н10 имеет линейную поля-

ризацию, поскольку в этих точках 

одна из составляющих обращается в 

ноль. В тех сечениях, где |𝛨̇𝑍| = |𝛨̇Х|, 

поляризация магнитного поля будет 

круговая. Так как составляющая 𝛨̇𝑍 

при переходе через точку x = a/2 

меняет знак, то во всех сечениях при 

0 < x < a/2 вектор 𝐻̇ вращается по часо-

вой стрелке, если смотреть вдоль оси y, 

а в сечении a/2 < x < a – против часовой стрелки. Приравнивая модули 

составляющих магнитного поля |𝛨̇𝑍| = |𝛨̇Х|, получим 

|cos(
𝜋

𝑎
𝑥0)| = |ℎ

𝑎

𝜋
sin (

𝜋

𝑎
𝑥0)|.                         (5.32) 

Приведем уравнение (5.32) к следующему виду: 

|tg(
𝜋

𝑎
𝑥0)| =

𝜋

ℎ𝑎
=

𝜆в

2𝑎
 .                              (5.33) 

Из уравнения (5.33) получим значение координаты 𝑥0, при которой 

вектор 𝐻̇ имеет круговую поляризацию: 

𝑥0 =
𝑎

𝜋
𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 (

𝜆в

𝑎
).                               (5.34) 

Уравнение (5.34) имеет два решения: 𝑥01 ≈ 𝑎/4 и 𝑥02 ≈ 3𝑎/4. 

Поместим в сечение с координатой 𝑥01 ферритовую пластину, 

намагничиваемую внешним постоянным магнитным полем, направ-

ленным вдоль оси y  𝐻̅0 = 1̅𝑦𝐻0 (рис. 5.8). В этом 

случае для волны, распространяющейся в пря-

мом направлении оси z в сечении 𝑥01 поляриза-

ция магнитного поля волны Н10 такая же, как 

у вектора 𝐻−̇ = 1̅𝑥𝐻𝑥̇ +  j1̅𝑧𝐻̇𝑧, что соответствует 

левой круговой поляризации с направлением 

вращения против часовой стрелки в плоскости 

XOZ, если смотреть вдоль направления постоян-

ного магнитного поля. Для волны, распространя-

ющейся в отрицательном направлении оси z в сечении 𝑥01, поляризация 

магнитного поля волны Н10 такая же, как у вектора 𝐻+̇ = 1̅𝑥𝐻𝑥̇ − j1̅𝑧𝐻̇𝑧, 

Рис. 5.7 

Рис. 5.8 
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что соответствует правой круговой поляризации с направлением враще-

ния по часовой стрелке в плоскости XOZ, если смотреть вдоль направ-

ления постоянного магнитного поля. В сечении 𝑥02 прямая волна будет 

иметь поляризацию, совпадающую с поляризацией поля 𝐻+, а обратная 

волна – совпадающую с поляризацией поля  𝐻−̇ . Для волны, распростра-

няющейся в ферритовой пластине, в зависимости от поляризации посто-

янная распространения будет определяться формулами 𝛽𝑦
+ = 𝜔√𝜀𝑎𝜇𝑎

+ – 

для правополяризованной волны; 𝛽𝑦
− = 𝜔√𝜀𝑎𝜇𝑎

− − для левополяризо-

ванной волны. Зависимости 𝜇+ = 𝜇𝑎
+/𝜇0 и 𝜇− = 𝜇𝑎

−/𝜇0 от величины 

подмагничивающего поля 𝐻̅0 приведены на рис. 5.9. Обратная волна, 

распространяющаяся по волноводу в обратном направлении оси z и 

в феррите, имеет поляризацию магнитного поля, совпадающую с 𝐻+̇. 

Магнитная проницаемость феррита для этой волны равна 𝜇+. Выби-

рая величину подмагничивающего поля, соответствующую точке 1 на 

рис. 5.9, получим 𝜇+ < 0, что соответствует мнимому значению по-

стоянной распространения в феррите 𝛽𝑦
+, т. е., обратная волна не мо-

жет распространяться в феррите. Она вытесняется из него и распро-

страняется в основном вне ферритовой пластины. Распределение ам-

плитуды вектора 𝐸̅ обратной волны в поперечной плоскости волновода 

с ферритом показано на рис. 5.10. 

Рис. 5.9                                                           Рис. 5.10 

Прямая волна, распространяющаяся по волноводу в положитель-

ном направлении оси z и в феррите, имеет поляризацию магнитного 

поля, совпадающую с  𝐻−̇, поэтому магнитная проницаемость феррита 
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для этой волны равна 𝜇𝑎
− ≈ 𝜇0. Однако ее структура в волноводе с фер-

ритом достаточно сильно отличается от структуры волны Н10. Как по-

казано на рис. 5.10, она существует в виде поверхностной волны на гра-

нице феррит – воздух. 

Описанный эффект используется при создании невзаимных 

устройств СВЧ, например вентилей. Для образования вентиля доста-

точно на левую грань ферритовой пластины (см. рис. 5.8) нанести тон-

кую пленку, поглощающую прямую волну намного сильнее, чем об-

ратную. 

Возможен и иной способ реализации вентилей, основанный на 

использовании ферромагнитного резонанса. Суть его сводится к сле-

дующему: постоянное подмагничивающее поле выбирают такой вели-

чины, чтобы для правополяризованной волны соблюдались условия 

ферромагнитного резонанса. При этом поглощение волны, имеющее 

в феррите правую поляризацию, будет обеспечиваться за счет резо-

нансных потерь. 

 

Темы для закрепления материала 

 

1. Ферриты и их свойства. Взаимодействие электрона с постоян-

ным магнитным полем. Прецессия электрона. Распространение ли-

нейно поляризованных волн в гиромагнитной среде. Тензор магнитной 

проницаемости феррита. 

2. Распространение волн с круговой поляризацией в намагничен-

ной ферритовой среде. Магнитная проницаемость намагниченной фер-

ритовой среды при распространении волн с круговой поляризацией. 

Ферромагнитный резонанс. 

3. Распространение в продольно намагниченной ферритовой среде 

линейно поляризованной волны. Поворот плоскости поляризации ли-

нейно поляризованной волны при распространении в продольно намаг-

ниченном феррите. 

4. Структура и распределение амплитуды поля в прямоугольном 

волноводе с волной 𝐻10 при наличии поперечно намагниченного фер-

рита. Вентили на эффекте смещения поля и ферромагнитном резонансе. 
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6. РАСПРОСТРАНЕНИЕ РАДИОВОЛН 

 

6.1. Общие характеристики диапазонов радиоволн 

Термин «радиоволны» обозначает электромагнитные волны, при-

надлежащие тому или иному диапазону частот, применяемому в радио-

технике. Специальным решением Международного союза электро-

связи (МСЭ) и Международной электротехнической комиссии (МЭК) 

принято различать следующие диапазоны радиочастот и соответству-

ющих длин радиоволн: 

• очень низкие частоты (ОНЧ) – от 3 до 30 кГц, или мириаметро-

вые волны (длина волны от 100 до 10 км); 

• низкие частоты (НЧ) – от 30 до 300 кГц, или километровые 

волны (длина волны от 10 до 1 км); 

• средние частоты (СЧ) – от 300 кГц до 3 МГц, или гектометровые 

волны (длина волны от 1 км до 100 м); 

• высокие частоты (ВЧ) – от 3 до 30 МГц, или декаметровые 

волны (длина волны от 100 до 10 м); 

• очень высокие частоты (ОВЧ) – от 30 до 300 МГц, или метровые 

волны (длина волны от 10 до 1 м); 

• ультравысокие частоты (УВЧ) – от 300 МГц до 3 ГГц, или де-

циметровые волны (длина волны от 1 м до 10 см); 

• сверхвысокие частоты (СВЧ) – от 3 до 30 ГГц, или сантиметро-

вые волны (длина волны от 10 до 1 см); 

• крайне высокие частоты (КВЧ) – от 30 до 300 ГГц, или милли-

метровые волны (длина волны от 1 см до 1 мм). 

Радиотехника исторически развивалась с неуклонной тенденцией 

к освоению все более высокочастотных диапазонов. Это было связано, 

прежде всего, с необходимостью создавать высокоэффективные антен-

ные системы, концентрирующие энергию в пределах узких телесных 

углов. Дело в том, что антенна с узкой диаграммой направленности 

обязательно должна иметь поперечные размеры, существенно превы-

шающие рабочую длину волны. Такое условие легко выполнить в мет-

ровом, а тем более в сантиметровом диапазоне, в то время как острона-

правленная антенна для метровых волн имела бы совершенно непри-

емлемые габариты. Вторым фактором, определяющим ценные свой-

ства высокочастотных диапазонов, служит то обстоятельство, что 
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здесь удается реализовать большое число радиоканалов с взаимно не 

пересекающимися полосами частот. Это дает возможность, с одной 

стороны, широко использовать принцип частотного разделения кана-

лов, а с другой – применять широкополосные системы модуляции, 

например частотную модуляцию. При определенных условиях такие 

системы модуляции способны обеспечить высокую помехоустойчи-

вость работы радиоканала. В практике радиовещания и телевидения 

сложилась несколько упрощенная классификация диапазонов радио-

волн. Согласно ей мириаметровые волны называют сверхдлинными 

волнами (СДВ), километровые – длинными волнами (ДВ), гектометро-

вые – средними волнами (СВ), декаметровые – короткими волнами 

(KB), а все более высокочастотные колебания с длинами волн короче 

10 м относят к ультракоротким волнам (УКВ). Волны сантиметрового 

и длинноволновой части миллиметрового диапазонов иногда называют 

также микроволновыми. 

6.2. Распространение радиоволн в свободном пространстве 

Свободное пространство представляет собой неограниченную, 

непоглощающую среду (µ = 1, ε = 1). Выражение, описывающее рас-

пространение радиоволн в свободном пространстве, является фунда-

ментальным. Для описания распространения радиоволн в реальных 

условиях пользуются теми же выражениями, вводя в них корректиру-

ющие множители. 

При проектировании радиотрасс важнейшими характеристиками 

являются: 

• напряженность поля вблизи приемной антенны; 

• мощность сигнала на входе приемного устройства. 

Для получения соответствующих соотношений рассмотрим изо-

тропный излучатель в свободном пространстве. При излучаемой мощ-

ности 𝑃𝛴0 плотность потока мощности на расстоянии r от источника 

будет определяться выражением 

П =
𝑃∑0
4𝜋𝑟2

, Вт/м2.                                       (6.1) 

Эту же величину можно записать через напряженность электри-

ческого поля в точке наблюдения |𝐸0| 

П =
|𝐸0|

2

240𝜋
.                                           (6.2) 
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Приравнивая формулы (6.1) и (6.2) 

𝑃∑0
4𝜋𝑟2

=
|𝐸0|

2

240𝜋
                                                (6.3) 

и выражая |𝐸0|, получим 

|𝐸0| =
√60𝑃∑0

𝑟
, В/м.                                        (6.4) 

Реальные антенны обычно обладают направленным излучением, 

которое характеризуется коэффициентом направленного действия (𝐷∑). 

Коэффициент направленного действия – это число, показывающее, во 

сколько раз необходимо увеличить мощность излучения антенны при 

переходе от направленной к ненаправленной антенне при сохранении 

неизменной напряженности поля в месте приема: 

𝐷∑ =
𝑃∑0
𝑃∑

,                                                (6.5) 

где 𝑃∑0 – мощность излучения ненаправленной антенны. Таким обра-

зом, направленная антенна по создаваемой ей напряженности поля в 

месте приема эквивалентна изотропной, излучающей в 𝐷∑ раз боль-

шую мощность. 

Эти рассуждения позволяют представить выражение для ампли-

тудного значения напряженности поля, создаваемой в свободном про-

странстве направленной антенной, в следующем виде: 

|𝐸0| =
√60𝑃∑𝐷∑

𝑟
, В/м.                                     (6.6) 

Для определения мощности в приемной антенне прР  необходимо 

найти произведение плотности потока мощности П вблизи антенны на 

эффективную поверхность антенны 𝑆эфф 

Рпр = П𝑆эфф.                                           (6.7) 

Эффективная площадь приемной антенны связана с ее коэффици-

ентом направленного действия прD  соотношением 

𝑆эфф =
𝐷пр𝜆

2

4𝜋
.                                          (6.8) 

Плотность потока мощности вблизи приемной антенны определя-

ется через мощность, излучаемую передающей антенной, выражением 

П =
|𝐸0|

2

240𝜋
=

𝑃∑𝐷∑

4𝜋𝑟2
.                                     (6.9) 
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Подставляя формулы (6.8) и (6.9) в (6.7), получим выражение для 

мощности, создаваемой в приемной антенне при распространении ра-

диоволн в свободном пространстве: 

𝑃пр =
𝑃∑𝐷∑𝐷пр𝜆

2

4𝜋𝑟2
.                                       (6.10) 

Ослабление мощности 𝐿0 при распространении радиоволн в сво-

бодном пространстве, определяемое как отношение мощности сигнала 

на входе приемной антенны к мощности излучения передающей ан-

тенны при ненаправленных антеннах (𝐷пр = 𝐷∑ = 1), называется ос-

новными потерями радиолинии 

 𝐿0 =
прP

P
= 4( 4𝑟)2⁄ .                                 (6.11) 

В удобном для расчетов виде (r, км; f, МГц; L0, дБ) соотношение 

имеет вид 

𝐿0 дБ = 10 𝑙𝑔(
Рпр

Р∑
) = −(33 + 20(𝑙𝑔 𝑟 + 𝑙𝑔 𝑓)), дБ.             (6.12) 

6.3. Область пространства, существенно участвующая 

в формировании поля на заданной линии 

Форму и размеры существенной области можно установить 

аналитически, используя принцип экви-

валентности. Согласно этому принципу 

поле в точке приема определяется сум-

марным действием вторичных источни-

ков, распределенных по воображаемой 

поверхности, замкнутой вокруг источ-

ника А или точки приема В. Для упроще-

ния расчетов составим поверхность из 

бесконечной плоскости S0, расположен-

ной перпендикулярно линии АВ (рис. 6.1), 

и полусферы S∞ с бесконечным радиусом, 

которая замыкает плоскость S0. Поля от 

источников, расположенных на беско-

нечно удаленных участках поверхности S0 + S∞, бесконечно малы 

вследствие расходимости волны. Поэтому суммарное поле формиру-

ется источниками на поверхности S0, расположенными на конечном 

Рис. 6.1 
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расстоянии от точки В. Для облегчения суммирования разделим плос-

кость S0 на зоны Френеля. 

Построим серию ломаных ACnВ 

(рис. 6.2), пересекающих плоскость S0 

так, чтобы длина каждой последующей 

ломаной была больше длины предыду-

щей на половину длины волны: 

𝐴𝐶𝑛𝐵 = 𝐴𝐶𝑛−1𝐵 +
𝜆

2
= (𝑟0

′ + 𝑟0
′′) + 𝑛

𝜆

2
 .   (6.13) 

Семейство ломаных линий, удо-

влетворяющее выражению (6.13), при 

пересечении с плоскостью S0 образует 

на ней систему окружностей с центром 

в точке 0 (см. рис. 6.3). 

Участки плоскости, ограниченные 

окружностями, называют зонами Френеля 

на плоскости. Первая зона представляет 

собой круг, зоны высших номеров – коль-

цевые области. Суммарное поле от всех 

источников рассчитывается с учетом 

их распределения по зонам Френеля. 

Амплитуда поля от элемента поверхности 

∆S оценивается как Δ𝐸 = 𝐶Δ𝑆 cos
𝛾

𝑟𝑛
′+𝑟𝑛

′′, 

а фаза 𝜑 = (
2𝜋

𝜆
) (𝑟𝑛

′ + 𝑟𝑛
′′), где С – кон-

станта, зависящая от свойств первичного 

источника. Обозначения γ, 𝑟𝑛
′,  𝑟𝑛

′′ соот-

ветствуют рис. 6.1. 

На рис. 6.4 показано векторное сум-

мирование элементарных составляющих 

Δ𝐸, возбужденных источниками двух зон 

с номерами n и n + 1. Расчеты показывают, 

что результирующие векторы полей от 

источников соседних зон почти коллине-

арны, при этом векторы 𝐸𝑛̅̅ ̅ и 𝐸𝑛+1̅̅ ̅̅ ̅̅  направ-

лены противоположно из-за различия 

на λ/2 длин (𝑟𝑛
′ + 𝑟𝑛

′′)  и  (𝑟𝑛+1
′ + 𝑟𝑛+1

′′ ) 

Рис. 6.2 

Рис. 6.3 

Рис. 6.4 
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согласно формуле (6.1) (рис. 6.4). Амплитуда 𝐸𝑛+1 макс < 𝐸𝑛 макс, по-

скольку путь  𝑟𝑛+1
′ + 𝑟𝑛+1

′′ > 𝑟𝑛
′ + 𝑟𝑛

′′, и с увеличением n уменьшается соsγ. 

В результате коллинеарности векторов полей от источников в от-

дельных зонах Френеля амплитуда результирующего поля определя-

ется алгебраической суммой, при этом учет фазы приводит к знакопе-

ременному ряду. Каждый член ряда равен амплитуде поля, созданного 

в точке приема источниками n-й зоны: 

𝐸 макс = 𝐸1 макс − 𝐸 2макс + 𝐸 3макс − 𝐸 4макс +⋯ . 

Для выявления количественных соотношений удобно записать ряд в виде 

𝐸 макс =
𝐸1 макс

2
+ (

𝐸1 макс

2
− 𝐸 2макс +

𝐸 3макс

2
) +              (6.14) 

+(
𝐸 3макс
2

− 𝐸 4макс +
𝐸 5макс
2

) +⋯ 

Поскольку соседние члены ряда мало отличаются друг от друга, 

значение поля в каждой скобке (6.14) близко к нулю и в первом при-

ближении результирующее поле 

𝐸 макс ≈
𝐸1 макс

2
 ,                                     (6.15) 

т. е. напряженность поля равна половине той величины, которая созда-

ется источниками первой зоны Френеля. Результат последовательного 

от зоны к зоне алгебраического суммирования полей можно просле-

дить по кривой, приведенной на рис. 6.5. При суммировании полей от 

источников только первой зоны напряженность возрастает до Е = 2Е0, 

где Е0 – поле в свободном пространстве. При дальнейшем сложении 

проявляется действие противофазных полей от источников второй зоны 

и результирующее поле уменьшается. Компенсирующее действие по-

лей от источников четных зон обусловливает немонотонный закон при-

ближения Е к Е0 при n → ∞. Существенную область обычно ограничи-

вают примерно восьмью зонами Френеля (при этом ошибка в вычисле-

нии поля не превышает 16 %). 

0 1 2 3 4 5 6 7 8

1

E

n  

Рис. 6.5 
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Установим пространственную форму существенной области. Со-

отношение 𝐴𝐶𝑛𝐵 = 𝐴𝐶𝑛−1𝐵 +
𝜆

2
= (𝑟0

′ + 𝑟0
′′) + 𝑛

𝜆

2
  должно выполняться 

при любом положении плоскости S0 вдоль линии АВ (рис. 6.6.) 

А

S0

B

'

nr
''

nr

S0

'

nr
''

nr

 

Рис. 6.6 

Поэтому это выражение является уравнением эллипсоида враще-

ния. Таким образом, существенная область является эллипсоидом вра-

щения с фокусами в точках передачи и приема. 

Внешний радиус n-й зоны Френеля ρn согласно рис. 6.7 и условию 

(6.1), а также с учетом того, что в реальных линиях (𝑟𝑛
′ + 𝑟𝑛

′′) ≫ 𝜆/2 

находится в результате следующих преобразований: 

Из ∆ A𝐶1𝑂: (𝑟1
′)2 = (𝑟0

′)2 + 𝜌1
2 = (𝑟0

′)2(1 +
𝜌1
2

(𝑟0
′)2

); 𝑟1
′ = 𝑟0

′(1 +
𝜌1
2

(𝑟0
′)
2)
1

2 ; 

из ∆ B𝐶1𝑂: (𝑟1
′′)2=(𝑟0

′′)2 + 𝜌1
2 = (𝑟0

′′)2(1 +
𝜌1
2

(𝑟0
′′)2

); 𝑟1
′′ = 𝑟0

′′(1 +
𝜌1
2

(𝑟0
′′)2
)1/2, 

где  𝑟1
′,  𝑟1

′′ ˃˃ 𝜌1. Используя ряд Маклорена x << 1, (1 + 𝑥)𝑚 = 1 +
𝑚𝑥

1!
+

+
𝑚(𝑚−1)𝑥2

2!
+⋯, и ограничиваясь двумя членами ряда, получим соотно-

шения: 

𝑟1
′ = √(𝑟0

′)2 + 𝜌1
2 ≃ 𝑟0

′ + 𝜌1
2/(2𝑟0

′); 

𝑟1
′′ = √(𝑟0

′′)2 + 𝜌1
2 ≃ 𝑟0

′′ + 𝜌1
2/(2𝑟0

′′); 

(𝑟1
′ + 𝑟1

′′) − (𝑟0
′ + 𝑟0

′′) = (𝜌1
2/2) (

1

𝑟0
′ +

1

𝑟0
′′) = 𝜆/2. 

Из последнего выражения следует, что радиус первой зоны Фре-

неля определяется формулой 

𝜌1 = √𝜆𝑟0
′𝑟0
′′/(𝑟0

′ + 𝑟0
′′), 
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а для n-й зоны: 

𝜌𝑛 = √𝑛𝜆𝑟0
′𝑟0
′′/(𝑟0

′ + 𝑟0
′′).                             (6.16) 

А
'

0r

'

nr
''

nr

''

0r B

Сn

ρn

 
Рис. 6.7 

Используя выражение (6.16), можно показать, что площади всех 

зон Френеля одинаковы: 

𝑆ф = 𝜋𝜆𝑟0
′𝑟0
′′/(𝑟0

′ + 𝑟0
′′). 

Максимальный радиус n-й зоны Френеля соответствует середине 

трассы, где 𝑟0
′ = 𝑟0

′′ = 𝑟/2: 

𝜌𝑛 макс = √𝑛𝜆𝑟/2.                                   (6.17) 

Максимальный радиус существенного эллипсоида, ограничен-

ного восемью зонами Френеля: 

𝜌8 макс =
√8𝜆𝑟

2
= √2𝜆𝑟. 

6.4. Электродинамические свойства земной поверхности 

и атмосферы Земли 

Земной шар представляет собой тело почти сферической формы 

радиусом около 6 370 км. В большинстве радиолиний, исключая кос-

мические, приемные и передающие антенны приподняты над земной 

поверхностью на высоты, существенно меньшие радиуса Земли. В то 

же время длина трассы, т. е. расстояние между передатчиком и прием-

ником, измеренное вдоль земной поверхности, может изменяться 

в очень широких пределах, колеблясь от нескольких километров (теле-

видение, ближняя радиосвязь) до нескольких тысяч километров (ра-

диовещание, радионавигация). 
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По этой причине при расчете технических характеристик приземных 

радиоканалов используются различные модели формы земной поверх-

ности. В простейшем случае короткой трассы кривизной поверхности 

Земли обычно пренебрегают и считают, что граница раздела этой по-

верхности с атмосферой является плоской. Если же длина трассы срав-

нима с радиусом Земли, то приходится учитывать реальную форму гра-

ницы раздела, поскольку прямая видимость между начальной и конеч-

ной точками трассы отсутствует. Затеняющее действие земной поверх-

ности приводит к известному явлению дифракции радиоволн, и, как 

следствие, принятая волна оказывается существенно ослабленной. 

Электродинамические параметры земной поверхности. В зем-

ных условиях волны распространяются над той или иной подстилаю-

щей поверхностью (почва, скальный грунт, лес, пресная или морская 

вода, лед и т. д.). Все эти материальные среды являются практически 

немагнитными, и их относительная магнитная проницаемость µ с доста-

точной для практики точностью может считаться равной единице. Ос-

новными параметрами материала подстилающей поверхности оказыва-

ются относительная диэлектрическая проницаемость ɛ и удельная элек-

трическая проводимость σ. Как показывают эксперименты, оба эти па-

раметра подвержены частотной дисперсии, которая, однако, выражена 

достаточно слабо. В таблице приводятся числовые данные для наиболее 

распространенных сред применительно к частотам ниже 300 МГц. 

Нужно заметить, что подобные параметры, часто встречающиеся в ли-

тературе по распространению радиоволн и по радиолокации, описы-

вают усредненные характеристики, получаемые на основе многочис-

ленных измерений, проводимых в различных географических и метео-

рологических условиях. 

Среда 

Относительная 

диэлектрическая 

проницаемость 

Удельная электрическая 

проводимость, см/м 

Морская вода 75 1 – 6 

Пресная вода 80 10–2 – 3×10–2 

Влажная почва 20 – 30 2×10–2 – 0,1 

Сухая почва 3 – 5 10–5 – 2×10–3 

Лед 4 – 5 10–2 – 0,10–2 – 0,1 

Снег 1,2 10–6 

Лес 1,04 10–8 
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Достоверность таких цифр применительно к отдельно взятому 

эксперименту не слишком высока и дает возможность проводить лишь 

ориентировочные расчеты, которые тем не менее во многих случаях 

удовлетворяют практическим запросам. Обобщающей числовой харак-

теристикой немагнитной материальной среды с омическими потерями 

служит комплексная диэлектрическая проницаемость 

 𝜀̃𝑎 = 𝜀𝜀0 − 𝑗𝜎/𝜔.                                   (6.18) 

Вещественная часть этого комплексного числа пропорциональна 

суммарной плотности тока смещения и тока поляризации, в то время 

как мнимая часть характеризует объемную плотность токов проводи-

мости. Можно заметить, что с понижением рабочей частоты относи-

тельная доля токов проводимости непрерывно возрастает, и при ω → 0 

материальная среда с потерями становится металлоподобной. Таким 

образом, на волнах длинноволнового и средневолнового диапазонов 

сухая почва может рассматриваться как металлоподобная среда с поте-

рями. Еще в большей степени это относится к такой распространенной 

подстилающей поверхности, как морская вода. Приближенно при рас-

чете радиолиний низкочастотных диапазонов с частотами менее 1 МГц 

земную поверхность можно считать идеально проводящей, что суще-

ственно упрощает решение любых задач о распространении радио-

волн. С ростом рабочей частоты омические потери начинают сказы-

ваться все в большей степени. Это обстоятельство приводит к допол-

нительному ослаблению радиоволн. В диапазоне УКВ большинство 

материальных сред, из которых сложена земная поверхность, могут 

рассматриваться как несовершенные диэлектрики, у которых действи-

тельная часть комплексной диэлектрической проницаемости суще-

ственно превосходит мнимую часть. 

Атмосфера Земли и ее строение. Химический состав земной ат-

мосферы в настоящее время изучен весьма тщательно. Атмосфера Земли 

представляет собой смесь молекулярного азота G (8 %) и молекулярного 

кислорода B (1 %). На долю прочих компонентов, главным образом во-

дяного пара и некоторых инертных газов, приходится лишь 1 %. Физи-

ческие параметры атмосферы Земли весьма сильно зависят от высоты. 

По этой причине общепринято рассматривать атмосферу как объеди-

нение двух областей: нижней атмосферы (области с высотами от нуля 

до 60 км) и верхней атмосферы, которая располагается в интервале 
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высот от 60 до 20 000 км. В свою очередь нижняя атмосфера делится 

на тропосферу (высоты до 15 км) и стратосферу (высоты от 15 до 60 км). 

Физические процессы в тропосфере и стратосфере определяют погод-

ные и климатические явления на Земле. Они связаны с интенсивным 

массо- и теплообменом, а также переносом больших воздушных масс. 

Верхняя атмосфера Земли, чаще называемая ионосферой, подвер-

гается интенсивному облучению Солнца и других космических источ-

ников. За счет этого происходит ионизация атомов газов, что суще-

ственным образом влияет на характер распространения радиоволн 

в ионосфере. Следует заметить, что деление атмосферы на различные 

области носит условный характер и проводится лишь с тем, чтобы упро-

стить раздельное изучение физических явлений. Какие-либо четко очер-

ченные границы между областями атмосферы отсутствуют. Атмосфера 

удерживается за счет действия гравитационного поля Земли. Внутри ат-

мосферы существует гидростатическое давление р, которое в средних 

широтах на уровне Мирового океана составляет около 0,1 МПа. С уве-

личением высоты давление воздуха в тропосфере падает приблизи-

тельно по линейному закону со скоростью 12 кПа/км. В ионосфере дав-

ление воздуха с ростом высоты падает по экспоненциальному закону, 

т. е. еще более резко. 

Вторым физическим параметром атмосферного воздуха служит 

его абсолютная температура Т. Измерения показывают, что темпера-

тура воздуха на поверхности Земли составляет в среднем 300 К. При 

увеличении высоты температура меняется по сложному немонотон-

ному закону, падая до 200 К на верхней границе стратосферы. В ионо-

сфере температура газа непрерывно растет, достигая 1200 К на высотах 

порядка 1000 км. Зная параметры p и T, можно рассчитать электрон-

ную концентрацию молекул газа 𝑁м по высоте, воспользовавшись фор-

мулой из курса физики: 

𝑁м = 𝑝/(𝑘𝑇),                                      (6.19) 

где к = 1,38 −10–23 Дж/К – постоянная Больцмана. Задав, например, 

р = 105 Па, Т = 300 К, находим оценочное значение молекул на поверх-

ности Земли: 𝑁м = 2,41 ⋅ 10
25 м−3 = 2,41 ⋅ 1019 см−3. Важную роль в 

формировании условий распространения радиоволн играет ионосфера 

Земли. 
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Плотность газа в ионосфере очень мала, поэтому жесткое электро-

магнитное излучение Солнца (в основном ультрафиолетовое и рентге-

новское) оказывается здесь весьма интенсивным. Энергия квантов этого 

излучения достаточна не только для диссоциации молекул, приводящей 

к образованию атомарных газов, но и для отрыва электронов от атомов. 

В результате ионизации части атомов газ превращается в хаотическую 

смесь ионов, свободных электронов, нейтральных атомов, а также 

нейтральных молекул, не претерпевших диссоциации. Фотохимический 

процесс ионизации в плазме является обратимым: наряду с ним посто-

янно идет процесс рекомбинации ионов и свободных электронов, при-

водящий к возникновению нейтральных атомов газа. В стационарных 

условиях между процессами ионизации и рекомбинации устанавлива-

ется динамическое равновесие, уровень которого определяется глав-

ным образом интенсивностью ионизирующего излучения. 

Важнейшим физическим параметром ионизированной газовой 

среды служит электронная концетрация Ne, определяющая число сво-

бодных электронов в единице объема. Характерные графики распреде-

ления электронной концентрации в зависимости от высоты h точки 

наблюдения представлены на рис. 6.8. 

Одна из кривых 1 относится к дневным, 

а другая 2 – к ночным часам. Принци-

пиально важно, что обе кривые имеют 

немонотонный характер; на некоторой 

высоте значение Ne оказывается макси-

мальным. Причина этого состоит в сле-

дующем. На больших высотах плот-

ность потока солнечного излучения ве-

лика, однако атмосфера здесь разрежена 

и поэтому значения Ne сравнительно 

малы. Вблизи земной поверхности, 

наоборот, плотность газа велика, однако поток ионизирующего излуче-

ния сильно ослаблен толщей атмосферы, что также приводит к малым 

значениям электронной концентрации. В высотном профиле распреде-

ления электронной концентрации принято выделять ряд более или ме-

нее выраженных слоев, получивших специальные буквенные символы 

(рис. 6.8). 

• Слой D. Так называют самый нижний слой ионосферы, лежащий 

на высотах от 60 до 90 км. Слой D существует только днем. Электронная 

Рис. 6.8 
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концентрация в нем изменяется во времени пропорционально угловой 

высоте Солнца над горизонтом и не превышает 103 − 104см−3. Ночью 

этот слой исчезает под действием рекомбинации. 

• Слой Е. Располагается на высотах порядка 110 км. Днем зна-

чение Ne в данном слое достигает 1,5 ⋅ 105 см−3, а ночью падает до 

5 ⋅ 103 см−3. 

• Слой F. Существует на высотах порядка 250 км днем и 320 км 

ночью. Данный слой характеризуется наивысшей электронной концен-

трацией, которая достигает 2 ⋅ 106см−3 в полуденные часы. Ночью зна-

чения Ne в слое F не превышают 2 ⋅ 105см−3. Днем слой F разделяется 

на два подслоя – 𝐹1 и 𝐹2, которые ночью сливаются в единый слой. 

Кривые, приведенные на рис. 6.8, имеют усредненный характер 

и могут существенно варьироваться в зависимости от выбора геогра-

фических координат точки наблюдения. Кроме того, числовые значе-

ния электронной концентрации во всех ионосферных слоях существен-

ным образом зависят от уровня солнечной активности, которая, в свою 

очередь, испытывает как регулярные изменения с периодом в 11 лет, 

так и случайные колебания. Имеется специальная международная 

служба, занимающаяся прогнозом состояния ионосферы. Использова-

ние таких прогнозов дает возможность существенно повысить надеж-

ность работы радиоканалов в земных условиях. 

6.5. Влияние тропосферы и ионосферы 

на распространение радиоволн 

Концентрация молекул в тропосфере Nм падает при увеличении вы-

соты. Это, в свою очередь, приводит к снижению диэлектрической про-

ницаемости воздуха ɛ, а значит, и его показателя преломления 𝑛 = √ɛ. 
Фактически показатель преломления воздуха в пределах тропосферы 

весьма мало отличается от единицы при любых условиях. Поэтому в 

инженерных расчетах для удобства применяют так называемый индекс 

преломления 

𝑁 = (𝑛 − 1)106.                                    (6.20) 

Это безразмерное число зависит от метеорологических условий и 

от выбора пункта наблюдения на поверхности Земли. В среднем значе-

ние N колеблется в пределах от 250 до 450. 

При увеличении высоты h индекс преломления тропосферы па-

дает практически по линейному закону со скоростью dN/dh = −40 км–1. 
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Формула справедлива в интервале высот, не превышающих несколь-

ких километров. 

Рассмотрим пример. Известно, что на уровне земной поверхности 

значение индекса преломления N0  = 300. Используя выражение (6.20), 

определим относительную диэлектрическую проницаемость воз- 

духа ε на земле и на высоте h = 3 км. Из выражения (6.20) следует 

ε = (1 + (
𝑁

106
))2. Индекс преломления на высоте 3 км N = 𝑁0 – (dN/dh)h = 

= 300 − 40 ∙ 3 = 180. Подставляя соответствующие цифры, находим, что 

при h = 0 км ε = 1,0006, а при h = 3 км ε = 1,00036. Из примера следует, что 

абсолютные изменения оптической плотности атмосферного воздуха при 

увеличении высоты оказываются незначительными. В большинстве слу-

чаев они не оказывают существенного влияния на процесс распростране-

ния радиоволн, например, в радиовещательных каналах длинноволнового 

и средневолнового диапазонов. Однако существуют задачи, в которых 

важнейшей информацией служит угол прихода радиоволн, поступающих 

в приемную антенну, например, в высокоточной радиолокации. Здесь 

необходимо учитывать даже небольшое искривление луча из-за непосто-

янства коэффициента преломления атмосферного воздуха вдоль верти-

кальной координаты. Это явление получило название атмосферной ре-

фракции. Соответствующий чертеж приведен на рис. 6.9. Слой неодно-

родного воздуха упрощенно представлен в виде двух соприкасающихся 

однородных слоев 1 и 2 с показателями преломления n1 и n2, причем n2 

< n1. Углы падения φ и преломления ψ связаны между собой формулой 

𝑠𝑖𝑛𝜑

𝑠𝑖𝑛ᴪ
=

𝑛2

𝑛1
= √

𝜀2

𝜀1
,                                   (6.21) 

из которой следует, что в рассматриваемом случае всегда ψ >  𝜑 , т. е. 

луч в неоднородной по высоте тропосфере искривляется в сторону зем-

ной поверхности. Сказанное проил-

люстрируем примером. Оценим эф-

фект атмосферной рефракции для 

конкретных условий, описанных 

в предыдущем примере. 

Неоднородный слой заменим 

двумя однородными слоями с ди-

электрическими проницаемостями 

ɛ1 = 1,0006 и ɛ2 = 1,00036. Положим Рис. 6.9 
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угол падения φ = 70°. Используя найденные в предыдущем примере 

значения индексов преломления N0 = 300 и N = 180, найдем показатели 

преломления обоих слоев по формуле n = N ∙ 10–6 + 1, откуда 

n1 = 1,0003 и n2 = = 1,00018. Подставив эти результаты в формулу (6.21), 

находим угол преломления ᴪ = arcsin (
sin70°

0,99958
) = 70°4′. 

Таким образом, искривление траектории луча под действием ат-

мосферной рефракции оказывается небольшим. Однако если путь, про-

ходимый волной в тропосфере, достаточно протяжен и составляет, ска-

жем, 10 км, то угловая ошибка в 4' или 1,16 ∙ 10–3 рад приведет к погреш-

ности в определении координаты цели по поперечной координате около 

11 м. В ряде случаев такая ошибка может оказаться существенной. Сле-

дует также иметь в виду, что атмосферная рефракция рассматривалась 

в стандартных условиях. Если же под действием метеорологических 

факторов возникают большие градиенты температуры и плотности воз-

духа, то эффект рефракции может существенно возрасти. 

Обратимся к вопросу о затухании радиоволн в тропосфере. Экспе-

рименты показывают, что на частотах ниже 1000 МГц затухание в чи-

стом воздухе пренебрежимо мало. На более высоких частотах начинает 

сказываться резонансное поглощение радиоволн молекулами тех газов, 

из которых состоит атмосфера. Особенно сильно этот эффект проявля-

ется в коротковолновой части сантиметро-

вого и в миллиметровом диапазонах. На 

рис. 6.10 приведены кривые, описываю-

щие вклады в общее затухание двух наибо-

лее существенных компонентов – молеку-

лярного кислорода O2 и водяного пара 

H2O. 

Особенно ярко выраженными ока-

зываются резонансные пики поглощения 

в кислороде на длине волны 5 мм и в во-

дяном паре на длине волны 12,5 мм. Су-

ществуют и «окна прозрачности» атмосферы, например, в окрестности 

длины волны λ = 8 мм. 

Наконец, необходимо указать на тот вклад в ослабление радио-

волн СВЧ-диапазона, который могут вносить туман и атмосферные 

осадки. Особенно сильно их влияние проявляется на волнах короче 3 см. 

Рис. 6.10 
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Здесь дополнительное ослабление из-за сильного дождя может дости-

гать 1 дБ/км и даже более. Это обстоятельство серьезно осложняет ра-

боту систем ближней радиолокации, а также лимитирует наивысшие ча-

стоты, применяемые в радиорелейных линиях связи. Что же касается 

наземных лазерных линий связи оптического диапазона, то для них по-

тери энергии сигнала из-за рассеяния на водяных каплях служат основ-

ным фактором, лимитирующим дальность связи. 

Отражение радиоволн от ионосферных слоев. Как известно, бес-

столкновительная плазма представляет собой диспергирующую среду, 

показатель преломления которой зависит от частоты поля f и записы-

вается в виде 

𝑛 = √1 − (𝑓пл/𝑓)
2,                                  (6.22) 

где 𝑓пл = 8,98√𝑁в – плазменная частота, Гц; электронная концентра-

ция Nв имеет размерность м–3. Предположим, что плоская электромаг-

нитная волна падает из вакуума по направлению нормали на однород-

ную полубесконечную плазменную среду. Характеристическое сопро-

тивление плазмы 

𝑍𝑐 = √
𝜇0

𝜀0𝜀
=

𝑍0

√1−(
𝑓пл
𝑓
)
2
                               (6.23) 

обращается в бесконечность при f = 𝑓пл; на частотах, превышающих 

плазменную частоту, это сопротивление действительно, а при f < 𝑓пл 

характеристическое сопротивление плазмы оказывается чисто мнимым. 

Если записать коэффициент отражения от границы раздела плазма – 

воздух в виде 

𝑅 = (𝑍𝑐 − 𝑍0)/(𝑍𝑐 + 𝑍0) = 1 − √1 − (𝑓пл/𝑓)
2/1 + √1 − (𝑓пл/𝑓)

2,     (6.24) 

то можно заметить, что величина |R| равна единице при 𝑓 = 𝑓пл. Это 

равенство сохраняется и на всех частотах, более низких, чем плазмен-

ная, т. е. в условиях непрозрачности плазмы для радиоволн. 

Итак, полубесконечный плазменный слой полностью отражает 

все электромагнитные волны, частоты которых не превосходят крити-

ческой частоты 𝑓кр, численно совпадающей с плазменной частотой 𝑓пл. 

Как уже говорилось, наибольшая электронная концентрация наблю-

дается в слое F ионосферы. Если принять, что для этого слоя 
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Nв макс = 2 ∙ 1012м–3 в дневные часы и Nв макс = 2 ∙ 1011м–3 ночью, то 

значение частоты 𝑓кр составит 12,7 МГц днем и 4 МГц ночью. 

Рассмотрим теперь падение плоской волны на полубесконечную 

бесстолкновительную плазму под произвольным углом φ, который от-

считывается от направления нормали к границе раздела плазма – воз-

дух. В общем случае в плазме будет возникать преломленная волна; 

угол преломления ψ может быть найден из закона Снеллиуса 

𝑠𝑖𝑛𝜑

𝑠𝑖𝑛ᴪ
= 𝑛 = √1 − (𝑓пл/𝑓)

2.                               (6.25) 

Если 𝑓 < 𝑓пл, то правая часть равенства (6.25) оказывается мнимой, 

а это, в свою очередь, означает, что угол преломления ψ становится 

комплексным. Вся мощность падающей волны при этом отражается от 

границы раздела назад в воздушную среду. 

Если 𝑓 > 𝑓пл, т. е. плазма прозрачна для электромагнитных волн, 

то преломленная волна в плазме принципиально может существовать. 

Однако здесь следует учитывать, что показатель преломления плазмы n 

является действительным числом, но все-

гда меньше единицы. Поэтому в данном 

случае ψ > φ и возможно явление полного 

внутреннего отражения, когда ψ = 90°, так 

что преломленная волна перестает быть 

обычной однородной плоской волной. 

Критическим углом падения φкр плоской 

волны на однородный плазменный слой 

называют такой угол падения φ, при кото-

ром возникает полное внутреннее отраже-

ние от границы раздела (рис. 6.11). В соответствии с формулой (6.25) 

𝜑кр = arcsin√1 − (𝑓пл/𝑓)
2.                          (6.26) 

Если φ ≥ φкр, то падающая из воздуха плоская волна целиком 

отражается от полубесконечного плазменного слоя; если же φ < φкр, 

то падающая волна частично преломляется внутрь плазмы. Пусть 

плоская волна падает на слой Е ионосферы с электронной концентра-

цией Nв = 1011 м под углом φ = 60°. Определим наибольшее значение 

частоты 𝑓макс, при котором еще наблюдается полное отражение 

от слоя. Для данного ионосферного слоя плазменная частота 

Рис. 6.11 
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𝑓пл = 8,98√𝑁в = 2,84 − 106 Гц = 2,84 МГц. Заданный угол падения 

станет критическим на частоте 𝑓, которая удовлетворяет уравнению 

sin 60° = √3/2 = √1 − (2,84 ∙ 106/𝑓max)
2. 

Решив это уравнение, получим  𝑓макс = 5,68 МГц. Заметим еще 

раз, что при наклонном падении плазменный слой способен отражать 

колебания более высоких частот по сравнению с теми, которые полно-

стью отражаются при нормальном падении. 

Пусть ионосферный слой F с концентрацией электронов 

Nв = 1012 м–3 располагается на высоте h = 400 км от поверхности Земли. 

Найдем наивысшее значение частоты поля 𝑓макс, которое еще обеспе-

чивает полное отражение электромагнитной волны от этого слоя. Из 

рис. 6.12 следует, что угол падения волны на слой F будет наибольшим 

в том случае, когда луч падающей волны АС направлен по касательной 

к земной поверхности, проведенной в точке A, где размещен передат-

чик. Так как ОА = ОВ = 6 370 км (радиус Земли), BС = h = 400 км (вы-

сота слоя F), а треугольник ОАС прямоугольный, то 

𝑠𝑖𝑛𝜑 =
𝑂𝐴

𝑂𝐶
=

6370

6770
= 0,941, откуда 𝜑 = 70°. 

Плазменная частота слоя 𝑓пл = 8,98 МГц, поэтому искомая ча-

стота есть корень уравнения √1 − (8,98 ∙ 106/𝑓max)
2 = 0,941, из кото-

рого находим, что 𝑓макс = 27 МГц. Все волны с более высокими часто-

тами ни при каких условиях не смогут отражаться от ионосферы. Итак, 

ионосфера Земли представляет собой природное «зеркало», полностью 

возвращающее в приземное пространство все радиоволны с частотами 

ниже 15 – 20 МГц. Отражение радиоволн от ионосферы было теорети-

чески предсказано в 20-х годах XX в. Хевисайдом и Кенелли. Практи-

ческое использование этого явления дало возможность в последующие 

десятилетия широко развить сети радиовещания и радиосвязи. 

Рис. 6.12                                                              Рис. 6.13 
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В заключение следует отметить, что использованная модель 

ионосферного отражения, в рамках которой реальный ионизированный 

слой с плавным изменением электронной концентрации условно заме-

няется полубесконечной однородной плазменной средой, считается 

весьма упрощенной. На самом деле траектории лучей в ионосфере вы-

глядят приблизительно так, как это показано на рис. 6.13, т. е. пред-

ставляют собой гладкие кривые. Процесс распространения радиоволн 

в ионосфере сопровождается затуханием из-за соударений электронов 

с нейтральными атомами и молекулами. Если длина ионосферного 

участка трассы распространения радиоволн оказывается значительной, 

то дополнительный вклад в общее затухание может составить единицы 

и даже десятки децибел. 

6.6. Особенности распространения радиоволн 

различных диапазонов 

Рассмотрим особенности построения радиолиний различных диа-

пазонов, связанные со специфическими условиями распространения 

радиоволн различных частот.  

Распространение сверхдлинных волн. Сверхдлинные (мириа-

метровые) волны имеют частоты менее 30 кГц. В этом диапазоне прак-

тически любые природные среды, образующие подстилающую поверх-

ность, хорошо отражают радиоволны, приближаясь по своим свойствам 

к идеальному проводнику. С другой стороны, сравнительно низкая ча-

стота колебаний обусловливает практически полное отражение 

сверхдлинных волн даже от самых нижних, наименее плотных ионосфер-

ных слоев D и Е. В результате эти волны распространяются в сфериче-

ском приземном «волноводе» Земля – ионосфера. При современной 

технике генерирования и приема радиоволн дальность сверхдлинно-

волновых радиолиний может составлять несколько тысяч километров. 

Распространение сверхдлинных волн выгодно отличается посто-

янством уровня сигнала в разное время суток и в различные сезоны 

года. Из-за весьма большой длины волны глубина поверхностного слоя 

в почве и морской воде составляет десятки метров, что позволяет со-

здавать системы подземной и подводной радиосвязи. Однако передаю-

щие антенны рассматриваемого диапазона получаются громоздкими, 

и, что самое главное, из-за низкого значения несущей частоты здесь не 

удается осуществить модуляцию достаточно высокими частотами. Как 
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следствие, подобные радиоканалы имеют очень малую скорость пере-

дачи информации и пригодны в основном для работы в телеграфном 

режиме. Основная область применения сверхдлинных волн – созда-

ние систем устойчивой дальней навигации для вождения кораблей 

и самолетов. 

Распространение длинных волн. Условия распространения длин-

ных (километровых) волн приближаются к тем, которые были описаны 

выше применительно к сверхдлинным волнам. Сравнительно низкая ча-

стота длинных волн приводит к тому, что они хорошо отражаются ионо-

сферой как в дневные, так и в ночные часы. С этим обстоятельством 

связана высокая устойчивость работы длинноволновых радиоканалов. 

Структура электромагнитного поля длинноволнового диапазона в при-

земном пространстве на расстояниях в несколько сотен километров от 

передатчика оказывается весьма сложной, так как одновременно суще-

ствуют земная (поверхностная) и ионосферная (пространственная) 

волны, которые складываются друг с другом. Распространение длинных 

волн сопровождается потерями за счет конечной проводимости подсти-

лающей поверхности, а также за счет дифракции. Для расчета напря-

женности поля в длинноволновом диапазоне пользуются эмпирической 

формулой Остина, согласно которой множитель ослабления имеет вид 

𝐹 =
1

2
exp (−

0.0014𝑟

𝜆0,6
),                                (6.27) 

где расстояние r и длина волны λ выражены в километрах. Данная фор-

мула была получена еще в 20-х годах XX в. на основе статистической 

обработки данных о работе радиовещательных каналов длинноволно-

вого диапазона. Добавочное ослабление поля порой оказывается зна-

чительным. Так, если r = 5000 км и λ = 2 км, то F = 0,005. Основные 

области применения длинных волн – радиовещание, служебная теле-

графная связь и навигация. Большой недостаток длинноволнового диа-

пазона – его относительная узкополосность. Здесь полная ширина 

всего диапазона частот не превышает 270 кГц. Это обстоятельство 

ограничивает число радиоканалов, способных одновременно работать 

в длинноволновом диапазоне без взаимных помех. 

Распространение средних волн. Условия распространения сред-

них (гектометровых) волн оказываются различными в дневные и ноч-

ные часы. Дело в том, что днем эти радиоволны сильно поглощаются 

в низколежащем слое D ионосферы. Поэтому они могут распростра-

няться лишь в форме земных волн на сравнительно короткие расстояния 
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до 1000 км. Ночью слой D исчезает, и cредние волны могут распростра-

няться на несколько тысяч километров за счет отражения от ионосфер-

ных слоев Е и F. Средние волны используют в основном для создания 

радиовещательных каналов. 

Работа средневолновых радиоканалов осложняется так называе-

мыми замираниями. Сущность этого явления заключается в следую-

щем. Ионосферные слои всегда неоднородны, т. е. представляют собой 

хаотические чередования пространственных областей с повышенной 

и пониженной электронной концентрацией. Эти области перемещаются 

под действием сильных ветров, постоянно присутствующих на больших 

высотах. Если передающая антенна имеет невысокую направленность и 

излучает волны в широком интервале углов, то возможна ситуация, ко-

гда в точку приема одновременно приходят несколько лучей, отражен-

ных от разных неоднородностей. Фазы приходящих сигналов случайны, 

поэтому при сложении колебаний возникают беспорядочные изменения 

амплитуды напряжения на входе приемника с характерным временным 

интервалом в десятки секунд. Глубина замираний может быть весьма 

значительной. Частично ликвидировать замирания удается в том случае, 

если приемник имеет достаточный запас усиления до детектора и снаб-

жен системой автоматической регулировки усиления (АРУ). Радикаль-

ным способом борьбы с замираниями служит прием на несколько оди-

наковых антенн, разнесенных в пространстве на несколько длин волн, 

с последующим сложением сигналов. 

Распространение коротких волн. Широкое применение корот-

ких волн в практике радиосвязи и радиовещания обусловлено прежде 

всего тем, что в этом диапазоне удается создать передающие антенны 

приемлемых габаритов с достаточно высокой направленностью излу-

чения. Это позволяет в полной мере использовать отражающие свой-

ства ионосферного слоя Земли и осуществлять достаточно надежные 

радиоканалы протяженностью в несколько тысяч и даже десятков ты-

сяч километров при весьма ограниченной мощности передатчика, по-

рой составляющей лишь несколько ватт. Влияние земных волн в ко-

ротковолновом диапазоне, как правило, незначительно. 

Проектирование радиолинии КВ-диапазона требует сведений 

о характере распределения электронной концентрации в ионосфере 

применительно к конкретному времени суток и к известным географи-

ческим координатам точек размещения передатчика и приемника. 

Пусть, например, требуется создать радиолинию между пунктами А 
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и В, удаленными друг от друга на 1200 км. Так как длина трассы неве-

лика по сравнению с длиной земного экватора, поверхность Земли 

в данном случае можно приближенно рассматривать как плоскость 

(рис. 6.14). Связь осуществляется в ночные часы. 

В качестве отражателя используется ионосферный слой Е с элек-

тронной концентрацией Nв = 5 ∙ 109 м–3, располагающийся на высоте 

h = 110 км. Из рисунка следует, что точка отражения от ионосферы раз-

мещается посередине трассы. 

 
Рис. 6.14 

Луч передатчика должен быть направлен под углом a = arctg 

(110/600) = 10° по отношению к горизонту; при этом угол падения 

волны на слой φ = 80°. Волны будут отражаться от ионосферы на ча-

стотах, не превышающих некоторого значения 𝑓макс. Эта частота, назы-

ваемая максимально применимой частотой (МПЧ), в соответствии 

с формулой 
𝑠𝑖𝑛𝜑

𝑠𝑖𝑛ᴪ
= 𝑛 = √1 − (𝑓пл/𝑓)

2 

должна удовлетворять уравнению 

𝑠𝑖𝑛𝜑 = √1 − (𝑓пл/𝑓макс
2), 

откуда                                        𝑓макс =
𝑓пл

𝑐𝑜𝑠𝜑
.                                       (6.28) 

В данном случае 𝑓пл = 0,635 МГц и, значит, 𝑓макс = 3,52 МГц. Фак-

тически рабочая частота должна быть несколько ниже и составлять 

примерно 80 % от максимально применимой частоты. Связь между 

теми же пунктами А и В можно осуществить, используя отражение от 

более высокого и более плотного слоя F, который существует как днем, 

так и ночью. Для этого придется несколько увеличить угол а, под ко-

торым волна излучается на передающем конце линии, а также взять 

большую рабочую частоту, чтобы расположенный ниже слой Е ока-

зался прозрачным для радиоволн. Однако, как правило, поглощение 
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волн в слое Е достаточно интенсивное, так что общие потери в высоко-

частотном радиоканале могут оказаться выше, чем в низкочастотном. 

Практика показывает, что высокочастотный участок КВ-диапазона 

(λ = 15 ÷ 30 м) целесообразно использовать в дневные часы. Для ра-

боты в ночное время более пригоден низкочастотный участок диапа-

зона (λ = 40 ÷ 100 м). 

Важно отметить, что чисто ионосферный механизм распростра-

нения коротких волн приводит к тому, что лучи принципиально не мо-

гут попасть в точки земной поверхности, находящиеся примерно под 

областью отражения. Как следствие, электромагнитное поле здесь от-

сутствует. Такие участки вдоль трассы называют зонами молчания. 

Электромагнитные волны КВ-диапазона могут испытывать целый ряд 

скачков, т. е. последовательных отражений от ионосферы и от поверх-

ности Земли. Это дает возможность существенно увеличивать протя-

женность канала, а при благоприятных условиях даже поддерживать 

радиосвязь между антиподами, т. е. корреспондентами, располагающи-

мися на одной прямой, проходящей через центр Земли. 

Отметим в заключение, что распространение волн КВ-диапазона 

на большие расстояния обычно сопровождается глубокими замирани-

ями, которые серьезно осложняют работу радиоканалов и наряду с ин-

тенсивными помехами препятствуют высококачественному радиове-

щанию на волнах этого диапазона. Большие сложности возникают 

также из-за исключительно высокой плотности размещения передат-

чиков в этом участке спектра. 

Распространение ультракоротких волн. Электромагнитные 

волны с частотами выше 30 МГц практически не отражаются от ионо-

сферных слоев в обычных условиях. С другой стороны, малость длины 

волны таких колебаний по сравнению с радиусом Земли приводит 

к тому, что дифракционные эффекты в этих диапазонах выражены 

слабо. Если приемная антенна размещается ниже уровня горизонта, 

т. е. попадает в область геометрической «тени», то поле в точке приема 

будет, как правило, весьма слабым. Поэтому радиолинии УКВ рабо-

тают обычно в условиях прямой видимости. Эти условия естественно 

выполняются в космических линиях связи. Если же приемник и пере-

датчик размещены вблизи земной поверхности, то факторами, ограни-

чивающими протяженность УКВ-радиолинии, служат высоты подъема 

антенн над землей. 
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На рис. 6.15 условно изображены антенны, приподнятые над зем-

ной поверхностью на высоты h1 и h2. Предельно возможная длина 

трассы распространения с прямой видимостью будет получена в том 

случае, когда луч АВ касается поверхности Земли в точке С. Примем 

во внимание, что OC = R3 = 6 370 км, а также то, что обычно h1/R3 ≪ 1, 

h2/R3 ≪ 1.Тогда максимальная длина трассы 

𝐿 = 𝐴𝐶 + 𝐶𝐵 = √(𝑅з + ℎ1)
2 − 𝑅з

2 + √(𝑅з + ℎ2)
2 − 𝑅з

2. 

Пренебрегая квадратами малых величин, получим 

𝐿 ≈ 2√𝑅з(√ℎ1 + √ℎ2) = 5,05 ∙ 103(√ℎ1 + √ℎ2).           (6.29) 

Все входящие сюда величины выра-

жены в метрах. Рассмотрим, например, 

УКВ-радиолинию между диспетчерской 

службой аэропорта и командиром воздуш-

ного лайнера. Пусть h1 = 50 м – высота ан-

тенны аэропорта, h2 = 10 000 м – высота по-

лета самолета. В соответствии с формулой 

(6.29) предельная длина трассы с прямой 

видимостью L = 540 км, что обычно вполне 

достаточно для оперативного управления воздушным движением в зоне 

аэропорта. Фактически длина трассы даже несколько больше из-за ат-

мосферной рефракции радиоволн. Если направленные свойства приме-

няемых антенн недостаточно совершенны, то часть энергии излучается 

передающей антенной по направлению к земной поверхности, отража-

ется от нее и попадает на вход приемника наряду с энергией прямой 

волны. Описанное явление представляет собой интерференцию падаю-

щей и отраженной волн, которая может оказывать существенное влия-

ние на работу радиолинии УКВ-диапазона. На рис. 6.16 схематически 

изображена подобная радиолиния с передатчиком в точке А и приемни-

ком в точке В. Геометрическая длина 

пути отраженной волны равна сумме 

длин отрезков АО и ОВ. Из построения 

видно, что эта сумма равна длине 

отрезка СВ, соединяющего «зеркальное 

изображение» передающей антенны c 

точкой размещения приемной антенны. 

Если d – длина трассы, измеренная вдоль 

земной поверхности, то 

Рис. 6.15 

Рис. 6.16 
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𝐴𝐵 = √(ℎ2 − ℎ1)
2 + 𝑑2;    𝐶𝐵 = √(ℎ2 + ℎ1)

2 + 𝑑2. 

Разность геометрических длин двух путей 

𝛿 = 𝐶𝐵 − 𝐴𝐵 = 𝑑 [√1 + (
(ℎ2+ℎ1)

𝑑
)
2

−√1 + (
(ℎ2−ℎ1)

𝑑
)
2

].         (6.30) 

Обычно h1/d ≪ 1; h2/d ≪ 1, т. е. относительные высоты подъема 

антенн невелики, поэтому можно воспользоваться приближенным ра-

венством √1 + 𝑥 ≈ 1 + 𝑥/2, справедливым при х ≪ 1, с учетом кото-

рого формулу (6.30) можно представить следующим образом: 

𝛿 ≈ 2ℎ1ℎ2/𝑑.                                           (6.31) 

Предположим, что передающая антенна излучает волны с одной 

и той же интенсивностью по всем направлениям. Тогда в точке приема 

амплитуды волн, обусловленных прямой и отраженной волнами, будут 

одинаковыми. Фазы этих колебаний окажутся различными: во-первых, 

при достаточно наклонном падении на земную поверхность фаза отра-

женного колебания получит дополнительный сдвиг на угол, близкий 

к 180°; во-вторых, отраженный луч длиннее прямого луча на величину, 

которая устанавливается формулой (6.30). В результате комплексная 

амплитуда сигнала на входе приемной антенны приобретает вид 

𝐸 = 𝐸̇0 [1 − exp (−𝑗
2𝛽ℎ1ℎ2

𝑑
)],                             (6.32) 

где 𝐸̇0 – некоторая амплитуда, относящаяся к прямому лучу; 𝛽 = 2𝜋/𝜆 – 

фазовая постоянная плоской волны в свободном пространстве. 

Величину V, определяемую соотношением 

𝑉 = 1 − exp (−𝑗
2𝛽ℎ1ℎ2

𝑑
),                               (6.33) 

называют интерференционным множителем. Амплитуда сигнала на 

входе приемника пропорциональна модулю этого комплексного числа 

|𝑉| = {[1 − cos (
2𝛽ℎ1ℎ2

𝑑
)]
2
+ 𝑠𝑖𝑛2(

2𝛽ℎ1ℎ2

𝑑
)}
1/2

= 2 |sin
𝛽ℎ1ℎ2

𝑑
|.       (6.34) 

Данное равенство представляет собой интерференционную фор-

мулу для расчета УКВ-радиолинии, полученную Б. А. Введенским. Как 

следует из выражения (6.34), если изменять высоту приемной антенны h2, 

оставив другие параметры системы неизменными, то амплитуда принима-

емого сигнала будет изменяться по немонотонному закону. В частности, 

если 𝛽ℎ1ℎ2/𝑑 = 𝜋, то отраженный луч «гасит» прямой и сигнал на входе 

приемника исчезает. Чтобы бороться с интерференционными явлениями, 

следует сужать диаграммы направленности применяемых антенн. 
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В УКВ-диапазоне нашел практическое применение механизм 

дальнего распространения, получивший название тропосферного 

рассеяния, схематично приведенный на рис. 6.17, где 1 – передатчик, 

2 – приемник, 3 – рассеивающий объем. Здесь для создания поля 

в точке приема, находящейся глу-

боко за горизонтом, используется 

рассеяние падающей волны на тур-

булентных неоднородностях тро-

посферы, которые всегда присут-

ствуют на высотах 10 – 20 км. Этот 

способ связи требует применения 

остронаправленных антенн и пере-

датчиков значительной мощности 

(от единиц до сотен киловатт). Однако в большинстве случаев тропо-

сферные линии дальней УКВ-связи экономически выгодны, так как не 

требуют никаких промежуточных сооружений вдоль трассы. 

Используются также линии связи на УКВ с рассеянием от метеор-

ных следов, время от времени возникающих в атмосфере на высотах 

60 – 100 км. Эти высокоионизированные плазменные образования су-

ществуют всего несколько секунд, но имеют большую отражательную 

способность и дают возможность отдельными «порциями» передавать 

значительные объемы цифровой информации на расстояния в не-

сколько сотен километров. 

Отметим в заключение, что волны УКВ-диапазона часто исполь-

зуются для организации связи между подвижными объектами, напри-

мер между автомобилями в условиях больших городов. Условия рас-

пространения волн оказываются здесь весьма сложными из-за дифрак-

ции на местных предметах. Расчет и проектирование таких радиолиний 

ведется на основе сбора статистической информации об условиях при-

ема радиосигналов в различных условияx. 

Темы для закрепления материала 

1. Классификация диапазонов радиоволн. 

2. Тенденция к освоению высокочастотных диапазонов и ее при-

чины. 

3. Распространение радиоволн в свободном пространстве. 

4. Напряженность поля вблизи приемной антенны, мощность 

сигнала на входе приемного устройства в условиях свободного про-

странства. 

Рис. 6.17 
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5. Форма и размеры области пространства, существенно участву-

ющей в формировании поля на заданной линии. 

6. Электродинамические параметры земной поверхности. 

7. Атмосфера Земли и ее строение. 

8. Влияние тропосферы на распространение радиоволн. 

9. Влияние ионосферы на распространение радиоволн. 

10. Распространение сверхдлинных волн. 

11. Распространение длинных волн. 

12. Распространение средних волн. 

13. Распространение коротких волн. 

14. Распространение ультракоротких волн. 

 

ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

 

Подводя итог рассмотренных в учебном пособии основных поло-

жений и аналитических методов теории электромагнитного поля и за-

дач электродинамики, можно выделить главную цель дисциплины 

«Электродинамика и распространение радиоволн». Она состоит в си-

стематическом анализе и разработке математических моделей волно-

вых процессов для научно-технических направлений в радиотехнике 

и радиоэлектронике. Основой таких моделей является система уравне-

ний Максвелла, решение которых исключительно широко и многооб-

разно по физическому содержанию для различных источников возбуж-

дения в разных начальных и граничных условиях. 

Тематика и объем материала дисциплины рассматриваются в по-

собии в рамках классической электродинамики, в которой постулиру-

ются основные понятия и методы которой справедливы в условиях, 

когда скорости движущихся тел значительно меньше скорости света. 

Студенты, освоившие материал, представленный в пособии, 

убеждаются в том, что электромагнитные процессы, рассматриваемые 

в радиотехнических задачах, происходят в полном соответствии с тео-

рией Максвелла. Важным также следует считать освоение терминоло-

гии, которой пользуются специалисты в области волновых процессов. 

В настоящее время принципы классической электродинамики 

пришли на смену методологии традиционной теории цепей. Влияние 

методов волновой теории, характерной для электродинамики и тех-

ники СВЧ, все больше проявляется при конструировании матричных 

сигнальных процессов, которые становятся важнейшей для радиотех-

ники разновидностью сверхбольших интегральных схем. 
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