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локация и навигация

ВВедение

При локации малоразмерных и малопод-
вижных объектов (с частотой допплеровско-
го смещения зондирующего сигнала от долей 
до единиц Гц) на фоне неподвижных (за время 
измерения) крупноразмерных мешающих от-
ражателей часто создается ситуация, когда на 
вход радиолокационного приемника поступает 
суммарный сигнал с динамическим диапазоном 
большим, чем у реального приемника. К числу 
таких задач можно отнести, например, обнару-
жение и дистанционный мониторинг сердечной 
и дыхательной активности живых организмов, 
оценка их эмоционального состояния или па-
раметров движения. Многочисленные предва-
рительные исследования в этой области [1-10] 
показали огромную перспективу создания таких 
устройств, но их разработка в настоящее время 
еще не доведена до уровня практического приме-
нения в значительной степени из-за отсутствия 
эффективного способа подавления на входе при-
емника мощных помех от неподвижных мест-
ных предметов. Спектры сигналов от указанных 
выше целей чаще всего смещены от спектра по-
мех на единицы или даже доли герца, что также 
значительно усложняет задачу сепарации таких 
сигналов на входе приемника. Суммарный уро-
вень сигнала на входе приемника (совместное 
отражение зондирующего сигнала от цели и от 
местных предметов) часто имеет большой дина-
мический диапазон. Это может привести к насы-
щению входных каскадов приемника, вследствие 
чего полностью нарушается его нормальная ра-
бота, и слабый сигнал от цели не может быть ни 
обнаружен, ни отфильтрован от помех. В таких 
ситуациях возникает задача подавления сигнала 
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от мощных местных отражателей, с целью умень-
шения динамического диапазона входного сиг-
нала, еще до основного усиления и фильтрации 
пришедшего на вход локатора сигнала.

На рис. 1 показана одна из большого числа 
возможных ситуаций образования отраженных 
сигналов с большим динамическим диапазо-
ном. Зондирующий сигнал от передатчика U tr ,  
отражаясь от стенки, создает мощную помеху 
Uw на входе приемника. Пройдя через стенку, 
ослабленный зондирующий сигнал попадает на 
цель (в нашем примере – человек). Отражаясь от 
цели, зондирующий сигнал приобретает допол-
нительный фазовый сдвиг, связанный не только 
со средним расстоянием до неё, но и с малыми 
перемещениями, связанными с биологической 
активностью цели – сердцебиением, дыханием, 
движением тела и т.д. Отраженный от цели сиг-
нал U tar  снова проходит через стенку, еще более 
ослабляясь. Общее поглощение зондирующего 
сигнала за счет прохождения через препятствия 
может достигать значений 20–50 дБ и более [8]. 
Кроме того, диаграмма вторичного излучения 
цели может флуктуировать в пределах десятков дБ 
(типовое значение – до 40 дБ). Кроме того, ЭПР 
препятствий может значительно (на 20–40 дБ)  
превышать ЭПР цели. 

В результате всех описанных трансформаций 
зондирующего сигнала динамический диапазон 
суммарного сигнала (от цели и от местных пред-
метов), поступающего на вход приемника радара, 
может иметь значение до 100 дБ и выше. Обраба-
тывать сигналы с таким динамическим диапазо-
ном крайне сложно, если возможно вообще. В то 
же время львиная доля динамического диапазона 
входного суммарного сигнала обуславливается 



4 Прикладная радиоэлектроника, 2012, Том 11, № 1

ЛОКАЦИЯ И НАВИГАЦИЯ

отражениями от неподвижных мощных мешаю-
щих отражателей. Конечно, мощные сигналы от 
неподвижных местных предметов можно было бы 
легко подавить с помощью фильтрации, но для 
этого они должны пройти линейную обработку в 
приемнике вплоть до допплеровских фильтров, 
а это пока технически невозможно в силу очень 
большого динамического диапазона входных сиг-
налов для рассматриваемого класса задач.

Рис. 1. Образование отраженных сигналов

В этой связи очень актуальна постановка 
задачи о компенсации помех от неподвижных 
местных предметов на самом входе приемника 
еще до каналов усиления маломощного полез-
ного сигнала. Но так как, в общем, локатор хоть 
и с незначительной скоростью (по отношению к 
скорости регистрируемого процесса), но, все же, 
постоянно может находиться в движении по от-
ношению к мощным отражателям, создавать, что 
называется вручную сигнал компенсации – за-
дача абсолютно бесперспективная. Этот сигнал 
должен вырабатываться автоматически. 

Существует множество устройств компенса-
ции помех, например, с применением дополни-
тельных приемных каналов и антенных устройств 
[11-13]; либо использующих априорно известную 
или предполагаемую помеху, либо с возможно-
стью установки компенсационного комплекс-
ного сигнала в ручном режиме [14]. Большое 
количество работ, например, [15-20] посвящено 
созданию алгоритмов обнаружения радиолока-
ционных целей на фоне пассивных помех, уже 
прошедших предварительную обработку радио-
каналом. Есть также работы, в которых для целей 
подавления паразитных отражений используют 
системы связи, например [21]. Оригинальная 
технология подавления мешающих отражений 
описана в работе [22]. Предложенный метод по-
зволяет производить последовательное подавле-
ние различных по мощности и по спектрально-
му составу мешающих отражений с помощью 
адаптивных фильтров, граничные полосы про-
пускания которых меняются в зависимости от 

вида помехи или различного набора таких помех. 
Такими помехами могут быть, например, сово-
купность сигналов, обусловленных отражением 
от земли и от дождя. Обычно, если первый вид 
помех имеет высокую интенсивность и узкий 
спектр, интенсивность которого концентриру-
ется в области нулевых доплеровских частот, то 
второй вид помех имеет меньшую интенсивность, 
но более широкий спектр. Совокупный сигнал от 
цели и от мешающих отражений проходит через 
каскадно включенные режекторные фильтры с 
адаптивной автоматически устанавливаемой ча-
стотой режекции. В каждом фильтре цифровая 
схема обнаружения определяет среднюю частоту 
помехи в доплеровском канале для определенно-
го типа мешающих отражений, и автоматически 
перемещает частоту режекции на эту частоту. 
Это позволяет эффективно подавлять помехо-
вые составляющие суммарного сигнала и выде-
лять полезный сигнал от цели. Но, к сожалению, 
предложенная схема начинает свою работу после 
квадратурного фазового детектора и не решает 
проблемы уменьшения динамического диапазо-
на на самом входе приемника.

В работах [23-27] рассмотрены системы с 
автоматическим подавлением мешающих от-
ражений на входе приемника с помощью про-
граммируемых аттенюаторов и фазовращателей. 
Работой устройства компенсации управляет про-
цессор, задачей которого является подбор таких 
комплексных компенсирующих сигналов, ко-
торые в максимальной степени подавят пара-
зитный сигнал с частотой близкой к нулю. По 
существу, процессор выполняет функцию опера-
тора, который вручную подбирает необходимые 
параметры комплексного сигнала компенсации.  
В работе [26] показано, что подавление мешаю-
щих отражений может достигать 60 дБ, что более 
чем достаточно для рассматриваемого типа задач, 
т.к. при таком значении подавления помехи при-
емник уже может работать в линейном режиме. 
Полученные результаты говорят о перспектив-
ности поиска в этом направлении.

Описываемые в упомянутых работах методы 
подавления касаются в основном простейших 
зондирующих сигналов, чаще всего  – непрерыв-
ных колебаний. Создание же широкополосных 
программируемых фазовращателей с очень ма-
лым дискретом изменения фазы для получения 
высокой степени подавления является неверо-
ятно сложной технической задачей, и их приме-
нение будет мало оправдано на практике ввиду 
значительной стоимости.

В данной статье авторы предлагают свою 
концепцию автоматической системы подавле-
ния сигналов на входе приемника от мощных 
местных отражателей. Предлагаемые решения не 
требует начальной информации о фазе и ампли-
туде мешающего отражения. Более того, пред-
лагаемый способ можно применить как для про-
стых, так и для сложных сигналов.
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1. коМПенСаЦионнЫЙ СиГнал

Для пояснения предлагаемого принципа об-
разования сигнала компенсации обратимся к 
векторному представлению непрерывных сигна-
лов, пришедших на вход приемника, см. рис. 2. 

Рис. 2. Геометрическая интерпретация  
компенсационного сигнала

Амплитуда вектора суммарного сигнала U sum  
является векторной суммой сигнала с большой 
амплитудой от мешающего отражателя U w  и 
слабого сигнала от цели U tar . Очевидно, что при 
U Uw tar  фаза ϕi  суммарного сигнала U sum будет 
определяться в значительной степени фазой сиг-
нала от мешающего отражателя U w  и в тем боль-
шей степени, чем больше уровень мешающего 
сигнала. Вклад в ошибку определения фазы сум-
марного вектора U sum  за счет вектора U tar  исче-
зающее мал и значение этой фазы определяется 
только параметрами вектора U w  при значитель-
ном отношении мощности сигнала, отражен-
ного от стенки, к тепловому шуму приемника. 
Поскольку потенциал локатора выбирается из 
расчета получения достаточного превышения 
мощности сигнала от цели над мощностью те-
плового шума приемника (после оптимальной 
обработки), а мощность сигнала, отраженного 
от стенки, в свою очередь, значительно превы-
шает мощность сигнала, отраженного от цели, 
то условие значительного превышения мощно-
сти сигнала от стенки над мощностью теплового 
шума приемника будет выполнятся автоматиче-
ски. Это означает, что фаза суммарного вектора 
U sum  с большой степенью точности (с макси-
мальной ошибкой определения фазы ∼U Utar w )  
не зависит ни от сигнала от цели, ни от теплово-
го шума приемника, а фактически определяет-
ся только параметрами вектора U w . Определив 
амплитуду проекций вектора U sum  на ортого-
нальные оси Utcos  и Utsin, представляющие собой 
ортогональные компоненты зондирующего сиг-
нала, мы узнаем соотношения между этими ком-
понентами. Зная соотношение ортогональных 
компонент принятого сигнала, мы сможем сфор-
мировать новый сигнал с тем же соотношением 
ортогональных компонент, но уже зондирующе-
го сигнала. Этот новый сигнал и будет сигналом 
компенсации с нужной фазой. 

2. коГерентная коМПенСаЦия  
В локатораХ С ГарМониЧеСкиМ  

зондируЮЩиМ СиГналоМ

Запишем выражение для монохроматиче-
ского зондирующего сигнала:

U t ttr c( ) sin( )= ⋅ω ,

где ωc – циклическая частота зондирующего сиг-
нала, t  – текущее время.

Тогда сигнал приемного устройства будет 
аддитивной смесью трех сигналов – сигнала от 
мощного отражателя, слабого сигнала от цели и 
шума приемника ξ t( ) :

U t A tr c( ) sin= ⋅ ⋅ +( )  +ω τ1

+B t t tc⋅ ⋅ +[ ]{ }+ ( )sin ( )ω τ ξ2 ,                (1)

где τ1 2= R cw , τ2 2( ) ( )t R t ctar= ,  R ttar ( )  – рас-
стояние до цели, которое может меняться со 
временем, Rw  – расстояние до неподвижного 
мощного отражателя, которое мы считаем неиз-
менным за время выработки компенсационного 
сигнала (время усреднения) Tav , c  – скорость 
распространения ЭМ-волны, A  – амплитудный 
множитель, учитывающий все составляющие в 
формуле радиолокации для неподвижного мощ-
ного отражателя, B  – амплитудный множитель, 
учитывающий все составляющие в формуле ра-
диолокации для цели. 

Выберем Tav  таким, чтобы 

sin ( )ω τc

T

t t dt
av

⋅ +[ ]{ } =∫ 2
0

0.

Отметим, что т.к. по условию решаемой за-
дачи B A , спектральная плотность мощности 
шума приемника меньше спектральной плот-
ности мощности сигнала от цели и, тем более, 
значительно меньше спектральной плотности 
мощности сигнала от неподвижного мощного 
отражателя S S Star wξ <  , то сигнал, пришедший 
в приемное устройство, можно записать с боль-
шой степенью точности как 

U t A tr c( ) sin≅ ⋅ ⋅ +( ) ω τ1 .                  (2)

Создадим из зондирующего сигнала две его 
ортогональные компоненты: 

U t tI c( ) sin( )= ⋅ω  и U t tQ c( ) cos( )= ⋅ω .

Определим коэффициенты кросскорреля-
ции rI  и rQ  между этими компонентами и при-
нятым сигналом. Значения этих коэффициентов 
мы в дальнейшем используем в процессе ком-
пенсации: 

r
T

U t U t dtI
av

I r

Tav

= ⋅ =∫
1

0

( ) ( )

= ⋅ ⋅ ⋅ +( )  =∫
A

T
t t dt

av
c c

Tav

sin( ) sinω ω τ1
0

= ⋅ ⋅ ⋅








 −









 = ⋅ ⋅( )A Ac

c2
2

2
1

2
2

1 1cos cos
ω

τ ω τ ,
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r
T

U t U t dtQ
av

Q r

Tav

= ⋅ =∫
1

0

( ) ( )
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A

T
t t dt

av
c c

Tav

cos( ) sinω ω τ1
0

 

= A
Ac c
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ω
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rI  и rQ  – это постоянные коэффициенты, значе-
ния которых для выбранной несущей частоты не 
зависят от сигнала от цели, а зависят только от τ1,  
т.е. от расстояния до мощного отражателя. Ме-
няется расстояние до отражателя (например, за 
счет передвижения локатора) – соответственно 
меняются и значения коэффициентов rI  и rQ .  
С помощью этих коэффициентов и квадратурных 
компонент зондирующего (подчеркнем – имен-
но зондирующего, а не принятого) сигнала мож-
но воссоздать компенсационный сигнал, про-
тивофазный сигналу, отраженному от мощного 
отражателя, а не от цели. Действительно, сложив 
ортогональные компоненты зондирующего сиг-
нала с соответствующими весовыми множителя-
ми, равными коэффициентам кросскорреляции 
rI  и rQ , получим сигнал компенсации U tcom ( ):

U t U t r U t rcom Q Q I I( ) ( ) ( )= ⋅ + ⋅ =

=
A

t tc c c c2 1 1cos( ) sin sin( ) cosω ω τ ω ω τ⋅ ⋅ ⋅( ) + ⋅ ⋅ ⋅( )  =

= ⋅ ⋅ +( ) 
A

tc2 1sin ω τ .                       (3)

Как видно из выражения (3), сигнал компен-
сации с точностью до постоянного множителя 
совпадает с сигналом от неподвижного мощного 
отражателя – первое слагаемое в (1). Амплитуду 
компенсационного сигнала β  мы можем уста-
новить, исходя из необходимого коэффициента 
подавления мешающего сигнала. Тогда оконча-
тельное выражение для принятого сигнала с уче-
том компенсации можем записать как

U t U t U tr r comcom
( ) ( ) ( )= − ⋅ =β

= ⋅ ⋅ +( )  + ⋅ ⋅ +[ ]{ }+
+ ( ) − ⋅ ⋅ +

A t B t t

t t

c c

c

sin sin ( )

sin

ω τ ω τ

ξ β ω τ

1 2

1(( )  =

= − ⋅ ⋅ +( )  + ⋅ ⋅ +[ ]{ }+ ( )( ) sin sin ( ) .A t B t t tc cβ ω τ ω τ ξ1 2

Очевидно, что, если β→ A , а время усредне-

ния Tav выбрано так, что 
1

0
0T

t dt
av

Tav

ξ( )∫ → , то

lim ( ) sin
β

β ω τ
→

− ⋅ ⋅ +( )   →A
cA t 1 0 ,

а U t B t t tr ccom
( ) sin ( )→ ⋅ ⋅ +[ ]{ }+ ( )ω τ ξ2 .

Другими словами, теоретически, в пределе 
при β→ A , можно добиться полной компенса-
ции сигнала от мешающего мощного отражателя. 
Анализ влияния факторов, мешающих получить 
такую полную компенсацию, выходит за рамки 
данной работы, и будет представлен в последую-
щих работах авторов. 

Коэффициент подавления мешающего сиг-
нала α  на интервале усреднения может быть вы-
числен с помощью следующего выражения

α
β

= ⋅
−









20 log ,

A
A

dB .                       (4)

Упрощенная схема радара, использующе-
го монохроматические зондирующие сигналы с 
компенсацией сигнала от мощных отражателей, 
представлена на рис. 3.

Радар работает следующим образом. Зон-
дирующий сигнал U tr , с помощью передающей 
антенны Tx  излучается в направлении цели. Ад-
дитивная смесь сигналов, состоящая из слабого 
отраженного от цели сигнала и мощного меша-
ющего отраженного сигнала, поступает на вход 
приемной антенны Rx . Основная часть энергии 
входного сигнала через ответвитель C  поступает 
на вход сумматора Σ1. 

Очень малая доля мощности входного сиг-
нала снимается с ответвителя и подается на вход 
перемножителей Mix 1 и Mix 3. Этого достаточ-
но для уверенной работы схемы компенсации, 
т.к. по условию решаемой задачи мешающий 
сигнал значительно (на несколько порядков) 
больше полезного сигнала от цели. Благодаря 
такому подходу схема компенсации практически 
не ухудшает отношение сигнал/шум приемника.

Рис. 3. Упрощенная схема радара с компенсацией  
сигнала от мощных отражателей

На другие входы перемножителей Mix 1  и 
Mix 3  подаются квадратурные составляющие 
зондирующего сигнала U I  и UQ . На выходе ин-
теграторов получаем постоянные сигналы rI  и 
rQ , амплитуды которых равны коэффициентам 
кросскорреляции между этими квадратурными 
компонентами и принятым суммарным сигна-
лом приемника. Квадратурные сигнала U I  и UQ ,  
умножаясь на полученные постоянные сигналы 
rI  и rQ , подаются на вход сумматора Σ2 , с вы-
хода которого получаем компенсирующий сиг-
нал U com . Этот сигнал проходит через усилитель-
инвертор, коэффициент усиления которого 
можем устанавливать до начала предстоящего 
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поиска цели в конкретных условиях ее предпола-
гаемого нахождения и в зависимости от необхо-
димого значения, на который должен уменьшить-
ся динамический диапазон входных сигналов для 
этих конкретных условий.  В процессе локации 
пространства, где предполагается обнаружить 
цель на фоне неподвижных паразитных мешаю-
щих отражателей, сигнал на входе приемника, 
конечно, будет меняться, но коэффициент по-
давления паразитного сигнала будет оставаться 
неизменным и равным значению, выбранному 
с помощью усилителя-инвертора. Для задач, 
которые упоминались в начале этой статьи, ча-
сто бывает достаточно подавления на 20–40 дБ, 
чтобы приемник работал уже в линейном режиме 
усиления. С выхода усилителя-инвертора сигнал 
компенсации (− ⋅β U com), противофазный  мешаю-
щему сигналу, подаем на второй вход сумматора 
Σ1. На выходе этого сумматора окончательно по-
лучим сигнал с компенсацией помех от местных 
неподвижных отражателей. 

3. МоделироВание коМПенСаЦии  
При ПриМенении ГарМониЧеСкиХ 

зондируЮЩиХ СиГналоВ

Для проверки работы и иллюстрации пред-
ложенного метода компенсации использовалось 
моделирование сигналов, пришедших от мощ-
ного мешающего отражателя, и сигнала со зна-
чительно меньшей амплитудой, пришедшего от 
подвижной цели. Движение цели имитировалось 
гармоническим колебанием с амплитудой ∆l  и 
круговой частотой Ω  относительно средней точ-
ки расположения цели, находящейся на расстоя-
нии Rt от радара.

На вход приемника радара поступает адди-
тивная смесь мощного сигнала, отраженного от 
стенки U tw ( ) , значительно ослабленного сигна-
ла от цели U tt ( )  и сигнала, обусловленного соб-
ственным шумом приемника ξ t( ) :

U t U t U t tr w t( ) ( ) ( )= + + ( )ξ ,              (5)

причем U t U t tw t( ) ( ) > ( )ξ . 
Модельные сигналы отражения от цели (6), 

находящейся на расстоянии Rt  от радара, и сиг-
нала от мощного отражателя (7), находящегося 
на расстоянии Rw  от радара, можно записать сле-
дующим образом:

U t B t tt c( ) sin ( )= ⋅ ⋅ +[ ]{ } =ω τ2

= ⋅ ⋅ + ⋅ + ⋅ ⋅( )

















B t
R l

tc
tsin sinω π
λ λ

4
∆

Ω ,      (6)

U t A t A t
R

w c c
w( ) sin sin= ⋅ ⋅ +( )  = ⋅ ⋅ + ⋅









ω τ ω π

λ1 4 ,(7)

где λ  – длина волны зондирующего сигнала.  
В модели выбирался малый индекс фазовой мо-
дуляции несущей зондирующего сигнала за счет 
движения цели, что соответствовало случаю ма-
лой амплитуды колебания цели по отношению к 

длине волны зондирующего сигнала – ∆l λ = 0 1. .  
(Это имитация малых перемещений цели, в на-
шем случае тела человека, например, за счет ды-
хания). Так, если частота зондирующего сигнала 
равнялась 5 ГГц (λ = ⋅ −6 10 2 м), то амплитуда пере-
мещения цели при этом составляла всего 6 мм.

Как видно из рис. 4, при малых амплитудах 
колебания цели ∆l << λ  (малый индекс модуля-
ции), спектр отраженного сигнала аналогичен 
спектру сигнала с амплитудной модуляцией.

Рис. 4. Спектр относительных амплитуд сигнала  
от колеблющейся цели с частотой Ω

На рис. 5 представлен сигнал от цели (без 
сигнала собственного шума приемника) на фоне 
сигнала, отраженного от стенки, представляю-
щего собой мощный маскирующий сигнал по-
мехи, который мы должны подавить с помощью 
предлагаемого метода автоматической компен-
сации. Для наглядности уровни этих сигналов 
уравнены. Отчетливо видно, что за счет фазовой 
модуляции сигнала от цели происходит незначи-
тельная девиация частоты. 

Рис. 5. Сигнал от цели (для наглядности, уровни этих  
сигналов уравнены и не показаны шумы приемника)  

на фоне сигнала помехи – отражение от стенки

На рис. 6 представлен сигнал от цели, но уже 
с сигналом теплового шума приемника (с отно-
шением мощности сигнала к мощности шума
P P dBtar n =10 ) на фоне сигнала помехи. 

Здесь также для наглядности уровни сигна-
лов уравнены. Несмотря на наличие шума, также 
достаточно отчетливо видна фазовая модуляция 
сигнала от цели. 

Лукин К.А., Коновалов В.М. Когерентная компенсация мощных мешающих отражений в локаторах с периодическими...
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Рис. 6. Сигнал от цели совместно с сигналом  
теплового шума приемника на фоне сигнала  

помехи – отражение от стенки

А вот при добавлении мощного сигнала по-
мехи к сумме сигнала от цели и шума приемника, 
картина резко меняется. Т.к. амплитуда помехи 
значительно превалирует над остальными сигна-
лами, вид суммарного сигнала фактически будет 
определяться только сигналом помехи, что хо-
рошо видно на рис. 7, и наличие доплеровского 
смещения частоты зондирующего сигнала уже не 
видно на демонстрационных рисунках модель-
ного сигнала.

Рис. 7. Суммарный сигнал от цели, с шумом  
приемника ( P P dBtar n =10 ) и сигналом помехи  

( P P dBw tar =140 ) на фоне только сигнала  
помехи – отражение от стенки; (для наглядности 

уровни сигналов уравнены)

На рис. 8 представлен нормированный ам-
плитудный спектр полного сигнала приемника 
(5) до компенсации, а на рис. 9 – после компенса-
ции. Весовой множитель β  выбран соответствую-
щим значению подавления помехи на 40 дБ.

Рис. 8. Спектр полного сигнала приемника  
до компенсации

Рис. 9. Спектр полного сигнала приемника  
после компенсации

Как видно на рис. 9, помеха, как и плани-
ровалось, подавлена на 40 дБ. Спектр полезного 
сигнала остался без изменения. При неизменном 
весовом множителе α  теперь вне зависимости 
от изменения амплитуды помехи (например, из-
за движения локатора по отношению к стенке), 
она будет подавляться в очень широком диапазо-
не изменения её значений (в нашем примере на  
40 дБ) до тех пор, пока амплитуда помехи значи-
тельно больше амплитуды сигнала.

4. коГерентная коМПенСаЦия СлоЖнЫХ 
ПериодиЧеСкиХ СиГналоВ на ПриМере 

фазоМаниПулироВаннЫХ СиГналоВ

Рассмотрим механизм компенсации для ши-
рокополосных периодических сигналов. Для по-
следующего анализа в качестве примера такого 
зондирующего сигнала возьмем сигнал с фазо-
вой манипуляцией, выражение для которого за-
пишем как 

U t M t ttr c( ) ( ) sin( )= ⋅ ⋅ω ,

где M t( )  – некая кодовая последовательность, 
элементы которой принимают одно из значе-
ний ±1. Такой зондирующий сигнал U ttr ( )  будет 
представлять собой сигнал с манипуляцией фазы 
между значениями 0 π . 

Сигнал приемного устройства по аналогии с 
выражением (1) для монохроматического зонди-
рующего сигнала, можно записать как аддитив-
ную смесь соответственно следующих сигналов 
– сигнала от мощного отражателя, слабого сиг-
нала от цели и шума приемника 

U t A M t tr c( ) sin= ⋅ +( ) ⋅ ⋅ +( )  +τ ω τ1 1

+B M t t t t tc⋅ +[ ]⋅ ⋅ +[ ]{ }+ ( )τ ω τ ξ2 2( ) sin ( ) .     (8)

Учитывая, что и для фазоманипулирован-
ного сигнала выполняется то же условие B A , 
по аналогии с выражением (2), можно упростить 
выражение (8)

 U t A M t tr c( ) sin≅ ⋅ +( ) ⋅ ⋅ +( ) τ ω τ1 1 .         (9)

Из зондирующего сигнала создадим две его 
ортогональные компоненты также с фазовой ма-
нипуляцией. Но сигнал манипуляции необходи-
мо задержать на время τ1 , которое соответствует 
времени распространения зондирующего сигна-
ла до мощного мешающего отражателя и обратно. 
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И хотя нам это время пока неизвестно, предпо-
ложим, что мы его знаем, чтобы завершить вы-
вод соответствующих выражений, аналогичных 
выражениям для монохроматического сигнала.  
К нахождению времени τ1  мы вернемся несколь-
ко ниже. В этом случае выражения для ортого-
нальных компонент, сформированных из зонди-
рующего сигнала, должны иметь следующий вид

U t M t tI c( ) sin( )= +( ) ⋅ ⋅τ ω1  
и                   

 U t M t tQ c( ) cos( )= +( ) ⋅ ⋅τ ω1 .               (10)

Определим коэффициенты кросскорреля-
ции rI  и rQ  между этими ортогональными ком-
понентами и принятым сигналом

r
T

U t U t dt
A

T
M t tI

av
I

T

r
av

c

Tav av

= ⋅ = +( ) ⋅ ⋅ ×∫ ∫
1

0
1

0

( ) ( ) sin( )τ ω

× +( ) ⋅ ⋅ +( )  =M t t dtcτ ω τ1 1sin

= +( )  ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ +( ) ∫
A

T
M t t t dt

av
c c

Tav

τ ω ω τ1
2

1
0

sin( ) sin .

Т.к. для любой бинарной последователь-

ности с элементами ±1 значение M t +( )  ≡τ1
2

1  
при любом τ1 , то окончательно выражение для 
rI  примет следующий вид

r
A

T
t t dt

A
I

av
c

T

c c

av

= ⋅ ⋅ ⋅ +( )  = ⋅ ⋅( )∫ sin( ) sin cos .ω ω τ ω τ
0

1 12

Аналогично получим выражение для rQ

r
T

U t U t dt
A

T
M t tQ

av
Q

T

r
av

c

Tav av

= ⋅ = +( ) ⋅ ⋅ ×∫ ∫
1

0
1

0

( ) ( ) cos( )τ ω

× +( ) ⋅ ⋅ +( )  = ⋅ ⋅( )M t t dt
A

c cτ ω τ ω τ1 1 12
sin sin .

Сложив ортогональные компоненты зон-
дирующего фазоманипулированного сигнала 
с соответствующими полученными весовыми 
множителями, равными коэффициентам крос-
скорреляции rI  и rQ , получим сигнал компенса-
ции U tcom ( ) :

U t U t r U t r

A t M t

com Q Q I I

c c

( ) ( ) ( )

cos( ) sin

= ⋅ + ⋅ =

=
⋅ ⋅ +( ) ⋅ ⋅( ) +

2
1 1ω τ ω τ

++ ⋅ ⋅ +( ) ⋅ ⋅( )











=

sin( ) cosω τ ω τc ct M t 1 1

= ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( )A
t M tc2 1 1sin ω τ τ .              (11)

Как видно из выражения (11), сигнал ком-
пенсации, так же как и для монохроматического 
сигнала, с точностью до постоянного амплитуд-
ного множителя совпадает с сигналом от непод-
вижного мощного отражателя – первое слагаемое 
в выражении (8). Амплитуду компенсационного 
сигнала β  мы также можем установить, исходя из 
необходимого коэффициента подавления меша-
ющего сигнала. Тогда окончательное выражение 
для принятого фазоманипулированного сигнала 
с учетом компенсации можем записать как

U t U t U tr r comcom
( ) ( ) ( )= − ⋅ =β

= ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( ) +
+ ⋅ ⋅ +[ ]{ }⋅ +( ) +

A t M t

B t t M t

c

c

sin

sin ( )

ω τ τ

ω τ τ ξ

1 1

2 2 tt

t M tc

( ) −
− ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( ) =β ω τ τsin 1 1

= − ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( ) +
+ ⋅ ⋅ +[ ]{ }⋅ +

( ) sin

sin ( )

A t M t

B t t M t

c

c

β ω τ τ

ω τ τ

1 1

2 2(( ) + ( )ξ t .

И для фазоманипулированного сигнала при 
β→ A

lim ( ) sin
β

β ω τ τ
→

− ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( )  →A
cA t M t1 1 0 , 

U t B t t M t tr ccom
( ) sin ( )→ ⋅ ⋅ +[ ]{ }⋅ +( ) + ( )ω τ τ ξ2 2 .

Видно, что полная компенсация сигнала от 
мешающего мощного отражателя теоретически 
возможна и для широкополосного периодиче-
ского фазоманипулированного сигнала. Коэф-
фициент подавления мешающего сигнала α  
можно оценить с помощью выражения (4).

Как было ранее отмечено, подавление слож-
ного сигнала может быть осуществлено только 
тогда, когда мы знаем время его задержки τ1 , со-
ответствующее времени распространения зонди-
рующего сигнала до мощного мешающего отра-
жателя и обратно. 

5. оПределение ВреМени  
задерЖки СлоЖноГо зондируЮЩеГо 

СиГнала

Как уже отмечалось выше, при условии 
B A , входной сигнал приемника с высокой 
степенью точности можно записать, как опреде-
лено в (9). Очевидно, что этот сигнал фактически 
определяется сигналом от мощного мешающего 
отражателя. Каждая гармоника сигнала M t +( )τ1  
несет в себе информацию о задержке τ1  приня-
того сигнала, или, учитывая, что τ1 2= ⋅R cw , ин-
формацию о дальности Rw  до источника мощной 
помехи. Как правило, период повторения зонди-
рующего сигнала TM  выбирается с учетом одно-
значности определения дистанции на интервале 
рабочих дальностей радара, т.е. выбирают так, 
чтобы TM > τ1 max . В этом случае набег фазы 
ω τM 1  первой гармоники частоты повторения за-
держанного сигнала обусловленный распростра-
нением сигнала до источника мощного отраже-
ния и обратно, однозначно определяет значение 
задержки τ1 .

Т.к. амплитуда принятого сигнала в основном 
определяется амплитудой сигнала от мощного 
отражателя и она по условию задачи значительно 
больше амплитуды полезного сигнала, выделить 
первую гармонику принятого модулирующего 
сигнала не составит особой сложности. Для этого 
входной сигнал (9) перемножим на квадратурные 
составляющие U t tI c( ) sin( )= ⋅ω  и U t tQ c( ) cos( )= ⋅ω
несущего колебания зондирующего сигнала
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U t U t U tMQ r Q( ) ( ) ( )= ⋅ =

= ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( ) ⋅ ⋅ =A t M t tc csin cos( )ω τ τ ω1 1

= ⋅ +( ) ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ +( ) { }A
M t tc c2

21 1 1τ ω τ ω τsin( ) sin .

U t U t U tMI r I( ) ( ) ( )= ⋅ =

= ⋅ ⋅ +( )  ⋅ +( ) ⋅ ⋅ =

= ⋅ +( ) ⋅ ⋅

A t M t t

A
M t

c c

c

sin sin( )

cos(

ω τ τ ω

τ ω τ

1 1

12 11 12) cos .− ⋅ ⋅ +( ) { }ω τc t

После фильтрации второй гармоники несу-
щей частоты на выходе каждого квадратурного 
канала выделяем задержанный на время τ1  сиг-
нал фазовой манипуляции M t( ):

U t
A

M tMQ c( ) sin( )⇒ ⋅ ⋅ ⋅ +( )
2 1 1ω τ τ ,

U t
A

M tMI c( ) cos( )⇒ ⋅ ⋅ ⋅ +( )
2 1 1ω τ τ ,

где 
A

constc2 1⋅ ⋅ =sin( )ω τ  – амплитуда сигнала 

M t +( )τ1  на выходе Q-канала, 

а 
A

constc2 1⋅ ⋅ =cos( )ω τ , соответственно – на вы-

ходе I -канала.
Используя нижеследующий алгоритм, полу-

чаем сигнал U tM ( )  для последующего анализа:

U t
U t U t U t

U tM
MI MI MQ

MQ

( )
( ), ( ) ( )

( )
=

≥





 if 

 else.

Суть этого алгоритма заключается в том, что 
логическое устройство выбирает из двух квадра-
турных сигналов U tMI ( )  и U tMQ ( )  тот, амплитуда 
которого больше. При таком алгоритме обработ-
ки могут быть потери сигнала до 3 дБ, но учиты-
вая, что амплитуда сигнала от мощного отража-
теля значительно превышает амплитуду сигнала 
от цели, такими потерями просто можно прене-
бречь.

Сигнал U tM ( )  отличается от сигнала 
M t +( )τ1  только неким постоянным амплитуд-
ным множителем k

U t k M tM ( ) = ⋅ +( )τ1 ,

поэтому далее для простоты мы будем пользо-
ваться сигналом M t +( )τ1  вместо U tM ( ) .

Очевидно, что, как и сигнал манипуляции 
передающего устройства M t( ) , который мы 
можем использовать в качестве опорного, так 
и пришедший с задержкой на время τ1  сигнал 
M t +( )τ1  и выделенный с помощью вышеопи-
санного алгоритма, можно представить в виде 
ряда Фурье [28]:

M t
a

a n t b n tn M n M
n

( ) = + ⋅ ⋅ ⋅( ) + ⋅ ⋅ ⋅( ) 
=

∞

∑0

12
cos sinω ω ,

M t
a a n t

b n t

n M

n M

+( ) = +
⋅ ⋅ ⋅ +( )  +

+ ⋅ ⋅ ⋅ +( ) 


τ

ω τ

ω τ
1

0 1

1
2

cos

sin









=

∞

∑
n 1

,

где: a0 , an  и bn ( n =1, 2, ... ) – коэффициенты Фу-
рье функции как M t( ) , так и M t +( )τ1 , они оди-
наковые для этих функций, так как амплитудный 
спектр у этих функций одинаков, а отличаются 
они только фазовым спектром; ωM  – круговая 
частота повторения периодической функции 
M t( ) , равная частоте первой гармоника ряда 
Фурье.

Первые гармоники сигналов M t( )  и 
M t +( )τ1  можно записать следующим образом

Uo t a b t arctg
a

bM M( ) sin= + ⋅ ⋅ +






















1
2

1
2 1

1

ω  

и U t a b t arctg
a

bM Mτ ω τ( ) sin= + ⋅ ⋅ +( ) + 





















1
2

1
2

1
1

1

.

Сигнал первой гармоники задержанной по-
следовательности U tMτ ( ) отличается от сигнала 
первой гармоники опорной последовательности 
Uo tM ( ) только дополнительным фазовым мно-
жителем ω τM ⋅ 1, который и несет информацию о 
времени задержке последовательности на время 
τ1 . Измерив разность фаз между опорным сигна-
лом Uo tM ( )  и задержанным U tMτ ( ), мы сможем 
однозначно определить время задержки τ1, что 
показано на рис. 10.

Получение значения времени задержки τ1  
является самостоятельной задачей, не зависящей 
от собственно процессов компенсации, поэтому 
τ1  определяют до начала формирования компен-
сационного сигнала в соответствии с выражени-
ем (10) и учитывают его в дальнейшем при фор-
мировании этого компенсационного сигнала.

Рис. 10. Определение времени задержки τ1   
по разности фаз между сигналами

Упрощенная схема радара, использующего 
фазоманипулированные зондирующие сигналы 
с компенсацией сигнала от мощных отражате-
лей, представлена на рис. 11. 

На схеме условно выделены 5 блоков, вы-
полняющие самостоятельные функции – В1…В5.  
Блок передатчика В5 предназначен для формиро-
вания зондирующего сигнала. Монохроматиче-
ский сигнал на несущей частоте, генерируемый 
в блоке В3, перемножается с сигналом периоди-
ческой кодовой последовательности с помощью 
перемножителя Mix 9. Усиленный с помощью 
усилителя А1, полученный таким образом зон-
дирующий сигнал U tr, с помощью передающей 

ЛОКАЦИЯ И НАВИГАЦИЯ



11Прикладная радиоэлектроника, 2012, Том 11, № 1

антенны Tx  излучается в направлении цели. Ад-
дитивная смесь сигналов, состоящая из слабого 
отраженного от цели сигнала и мощного меша-
ющего отраженного сигнала, поступает на вход 
приемной антенны Rx . Основная часть энергии 
входного сигнала через ответвитель C  поступа-
ет на вход сумматора Σ1. Как уже отмечалось, 
такая схема компенсации практически не ухуд-
шает отношение сигнал/шум слабого полезного 
сигнала. Очень малая доля мощности входного 
сигнала снимается с ответвителя и подается на 
вход перемножителей Mix 1 , Mix 2  и Mix 7 , 
Mix 8 . На другие входы перемножителей Mix 1  
и Mix 2  подаются квадратурные составляющие 
зондирующего сигнала U I  и UQ . На выходе ин-
теграторов получаем постоянные сигналы rI  и 
rQ , амплитуды которых равны коэффициентам 
кросскорреляции между этими квадратурны-
ми компонентами и принятым суммарным сиг-
налом приемника. Квадратурные сигналы U I  
и UQ , умножаясь с помощью перемножителей 
Mix 3  и Mix 4  на полученные кросскорреля-
ционные коэффициенты rI  и rQ , подаются на 
вход сумматора Σ2, с выхода которого получаем 
компенсирующий сигнал U com . Этот сигнал че-
рез усилитель-инвертор с переменным коэффи-
циентом усиления, на выходе которого получаем 
противофазный (− ⋅β U com) мешающему сигналу, 
подаем на второй вход сумматора Σ1. На выходе 
этого сумматора окончательно получим входной 
сигнал, но уже со скомпенсированным сигналом 
мощного отражателя. 

Рис. 11. Схема радара с применением когерентной 
компенсации широкополосных периодических  

фазоманипулированных сигналов

В блоке В4 выделения времени задержки 
τ1  на квадратурных перемножителях Mix 7  и 

Mix 8 происходит перемножение входного сиг-
нала с квадратурным сигналом несущей частоты. 
После фильтров высокой частоты, подавляющих 
вторую гармонику несущей частоты, сигналы 
подаются на логическое устройство LD, задачей 
которого является выбрать один из сигналов с 
наибольшей амплитудой. Далее через полосовой 
фильтр, который выделяет только первую гармо-
нику модулирующего сигнала, он подается на из-
меритель разности фаз ∆ϕ . На второй вход изме-
рителя разности фаз подается первая гармоника 
кодовой последовательности, используемой при 
формировании зондирующего сигнала. С выхода 
измерителя разности фаз получаем определенное 
количество тактовых импульсов пропорциональ-
ных искомому времени задержки τ1 . Эти импуль-
сы используются для формирования в блоке В3 
цифровой задержки тактовых импульсов. Благо-
даря этому можем получить задержанную на τ1  
кодовую последовательность, которую исполь-
зуем для формирования квадратурных сигналов 
(10). Все устройства радара синхронизируются 
сигналами единого генератора тактовых частот. 

Отметим, что для других видов широкопо-
лосных зондирующих сигналов схема радара 
должна быть несколько модифицирована, но 
идеология получения компенсационного сигна-
ла при этом не поменяется.

6. МоделироВание коМПенСаЦии 
СлоЖнЫХ СиГналоВ

Для иллюстрации предложенного метода 
компенсации, использовалось моделирование 
сигнала, пришедшего от мощного мешающего 
отражателя и полезного сигнала, пришедшего 
от подвижной цели со значительно меньшей ам-
плитудой. Движение цели имитировалось гар-
моническим колебанием цели с амплитудой ∆l  
и круговой частотой Ω  относительно средней 
точки расположения цели, находящейся на рас-
стоянии Rt от радара.

На вход приемника радара поступала адди-
тивная смесь мощного сигнала, отраженного от 
стенки U tw ( )  и значительно ослабленного сигна-
ла от цели U tt ( ) :

U t U t U tr w t( ) ( ) ( )= + ,

причем U t U tw t( ) ( )  .
Модельные сигналы отражения от цели (12), 

находящейся на расстоянии Rt  от радара, и сиг-
нала от мощного отражателя (13), находящегося 
на расстоянии Rw  от радара, можно записать сле-
дующим образом:

U t B M t t t tt c( ) ( ) sin ( )= ⋅ +[ ]⋅ ⋅ +[ ]{ } =τ ω τ2 2

= ⋅ + ⋅ + ⋅ ⋅( )
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R l
t

c

t4π
ω λ λ
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Ωsin       (12)
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где λ  – длина волны зондирующего сигнала. В 
модели выбирался малый индекс фазовой моду-
ляции несущей зондирующего сигнала за счет 
движения цели, что соответствовало случаю ма-
лой амплитуды колебания цели по отношению к 
длине волны зондирующего сигнала – ∆l λ1 .

Ниже представлены результаты моделирова-
ния. На рис. 12 показана огибающая спектра сиг-
нала, отраженного от цели, на фоне огибающей 
спектра сигнала, отраженного от мощного отра-
жателя. Для наглядности на графике уровни этих 
сигналов выровнены. Как видим, огибающая 
спектра сигнала от цели в значительной степени 
деформирована за счет фазовой модуляции несу-
щей, обусловленной подвижностью цели.

Рис. 12. Огибающая спектра сигнала отраженного  
от цели (без сигнала от стенки) – 1 и от стенки – 2; 

для наглядности, сигнал, отраженный  
от стенки, уменьшен в B A  раз

Заметим, что на рис. 12–15 τp  обозначает 
длительность элементарного импульса сигнала 
M t( ) , а  ωc  – частоту несущего сигнала.

На рис. 13 представлена огибающая спек-
тра сигнала, отраженного от цели на фоне оги-
бающей спектра сигнала компенсации U tcom ( ) . 
Для наглядности на графике уровни этих сигна-
лов выровнены. Как видим, огибающая спектра 
сигнала компенсации практически полностью 
совпадает с огибающей спектра сигнала, отра-
женного от стенки U tw ( ) , т.к. в значительной 
степени спектр сигнала компенсации опреде-
ляется сигналом, отраженным от стенки, ввиду 
значительного (как правило, на 30 – 60 дБ) пре-
вышения его амплитуды над амплитудой сигна-
ла, отраженного от цели.

На рис. 14 представлена огибающая спектра 
суммарного сигнала (5) на фоне огибающей спек-
тра сигнала компенсации U tcom ( ) . Как видим, 
огибающие спектров этих сигналов практически 

идентичны, что позволяет провести вычитание 
из суммарного сигнала компенсации, значитель-
но уменьшив влияние паразитного сигнала, от-
раженного от стенки, уменьшив, таким образом, 
динамический диапазон входных сигналов при-
емника.

Рис. 13. Огибающая спектра сиг нала компенсации –  
1 на фоне огибаю щей спектра сигнала, отражен ного 
от цели (без сигнала от стенки) – 2; для наглядности, 

сигнал компенсации уменьшен в B A раз

Рис. 14. Огибающие спектров сигнала компенсации – 
1 и суммар ного сигнала (от цели и от стенки),  

пришедшего на вход ра дара – 2

На рис. 15 показано как меняется огибаю-
щая спектра скомпенсированного суммарного 
сигнала в зависимости от степени подавления α
. Амплитуда огибающей спектра скомпенсиро-
ванного суммарного сигнала представлена в ло-
гарифмическом масштабе, чтобы было видно на 
одном графике влияние степени компенсации во 
всем диапазон изменений скомпенсированного 
сигнала. Для данного примера принято, что ам-
плитуда отраженного от цели сигнала на 60 дБ 
меньше сигнала от стенки. Видно, что при зна-
чениях α , находящихся в диапазоне 0 20−  дБ, 
огибающая спектра скомпенсированного сум-
марного сигнала определяется в основном сиг-
налом отражения от стенки. При α = 40  дБ начи-
нает проявляться структура сигнала отражений 
от цели, а при α = 54  дБ – огибающая спектра 
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скомпенсированного суммарного сигнала в зна-
чительной степени уже определяется только сиг-
налом от цели – сработала компенсация.

Рис. 15. Огибающие спектра суммарного сигнала 
U tr ( )  (от цели и от мощного отражателя) при разных 
уровнях его компенсации α . Для сравнения, самая 

нижняя кривая – огибающая спектра сигнала только 
от цели U tr ( )  (без сигнала от стенки)

ВЫВодЫ

1. Предложен метод автоматического фор-
мирования сигнала компенсации мощных от-
ражений от местных предметов для локаторов, 
использующих монохроматические сигналы. 
Причем компенсация происходит на входе при-
емника еще до начала обработки (в том числе и 
усиления) слабого входного сигнала. 

2. Когерентный сигнал компенсации фор-
мируется квадратурными составляющими зада-
ющего сигнала передатчика, амплитуды которых 
пропорциональны соответствующим коэффи-
циентам кросскорреляции между входным сиг-
налом локатора и опорным.

3. Предложенный метод компенсации мо-
жет значительно снизить требования к динами-
ческому диапазону входных устройств РЛС прак-
тически без ухудшения соотношения сигнал/шум 
на входе приемника, что очень важно для весьма 
слабых сигналов от цели.

4. На примере фазоманипулированных зон-
дирующих сигналов показана возможность при-
менения предложенной методики не только для 
монохроматических сигналов, но и для сложных 
широкополосных сигналов. 

5. Представлены результаты моделирова-
ния предложенного метода  компенсации для 
монохроматического и фазоманипулированного 
сигналов. Результаты моделирования подтверж-
дают работоспособность предложенных методов 
компенсации мощных паразитных сигналов.

6. Разработаны функциональные схемы 
предложенных систем компенсации.

7. Результаты работы могут быть полезны, 
например, при проектировании локаторов для 
мониторинга живых объектов на расстоянии или 
за оптически непрозрачными средами.
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УДК 621.396.96:621.391
когерентна компенсація потужних заважаючих від-

биттів у локаторах з періодичними сигналами / К.О. Лу-
кін, В.М. Коновалов // Прикладна радіоелектроніка: 
наук.-техн. журнал.  – 2012. Том 11. № 1. – С. 3-14.

В роботі представлені методи пригнічення по-
тужних сигналів від паразитних пасивних відбивачів, 
які оточують локатор на прикладі, як гармонічних, 
так і складних зондувальних сигналів, що дозволяють 
значно зменшити динамічний діапазон приймача для 
подальшої обробки. Це особливо актуально для випад-
ків, коли неможливо провести попередню частотну 
селекцію потужних перешкод. Для складних сигналів 
аналіз проводився на прикладі сигналів з фазовою ма-
ніпуляцією, хоча запропонований метод пригнічення 
сигналів перешкод придатний і для радарів з будь-
якими періодичними зондуючими сигналами. Для за-
пропонованих пристроїв пригнічення немає необхід-
ності застосування точних, широкосмугових, а, отже, 
дорогих фазообертачів. Представлені структурні схеми 
пристроїв пригнічення. Наведено результати моделю-
вання для монохроматичних і складних сигналів, які 
ілюструють запропоновану методику. 

Ключові слова: динамічний діапазон, компенсація 
перешкод, компенсація потужних сигналів, компен-
сація, автоматична компенсація, схема компенсації, 
мале допплерівське зміщення, нерухомі відбивачі.
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UDC 621.396.96:621.391
Coherent Сlutter Сanceller in Radar with periodic sig-

nals / K.A. Lukin, and V.M. Konovalov // Applied Radio 
Electronics: Sci. Journ. – 2012. Vol. 11. № 1. – P. 3-14.

Methods for clatter cancellation of powerful signals 
from surrounding passive reflectors are presented for both 
simple sinusoidal and complex FSK probing signals. The 
methods enable considerable reduction of dynamic range 
of the receiver for the subsequent processing of the received 
signals. The methods are extremely beneficial when Dop-
pler filtration of nonmoving clutter cannot be implemented, 
i.e. for the extremely slow motion of a target. The related 
analysis has been carried out for sinusoidal and FSK signals, 
however the method suggested is to be valid for radars with 
periodic probing signals of any type. The block diagrams of 
the devices for clutter cancellation according to the method 
suggested are presented for both cases. Some results of com-
puter modeling for monochromatic and FSK complex sig-
nals are presented to illustrate the methods suggested. Note 
that rather precise, wideband and expensive phase shifters 
are not needed for the suggested devices implementation.

Keywords: dynamic range, clutter cancelling, sup-
pression of powerful signals, cancelling, automatic clutters 
cancelling, compensation circuit, small Doppler shift, fixed 
reflectors. 
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