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Рис. 2. Схемотехническая реализация способа пассивного формирования СШП сигнала

Наличие усилителя инвертора и усилителя повторителя объясняется тем, что исходный сигнал (рисунок 1(а)) имеет как положительную, так и отрицательную составляющую, поэтому для его получения необходимо информационный сигнал (импульс с выхода ЭВМ) представлять в двух полюсах. Блок делителей мощности, выполненных на элементах микрополосковой техники (например, на делителях Виннера) позволяет получить из одного сигнала f1(t), k сигналов. Число k определяется разработчиков самостоятельно, в зависимости от заданной точности повторения формы исходного сигнала и его сложности. 

Линии задержки в совокупности с аттенюаторами позволяют технически реализовать элемент 
[image: image2.wmf])
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выражения (2). Блок сумматора, выполненный на микрополосковых делителях включенных в обратном направлении, складывает k сигналов 
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 поступающих на его входы с задержкой kΔτ, в результате чего получается искомый сигнал f2(t).

В результате проведённого с использованием системы автоматизированного проектирования AWR Microwave Office 2002 моделирования работы разработанного по предлагаемому способу фильтра-формирователя СШП сигнала заданной формы получен сигнал, представленный на рис. 3.
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Рис. 3. Сигнал f2(t) на выходе синтезированного фильтра-формирователя

Данный способ позволяет формировать СШП сигналы заданной формы и при использовании в качестве входных сигналов импульсов, форма которых отличается от прямоугольной. Эта задача решается изменением вида импульсной характеристики формирующего полоскового фильтра. Таким образом, данный способ формирования СШП сигнала является универсальным, т.е. применимым при разработки СШП систем различного назначения.
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way of passive formation of ultra-wideband signals 

Senkov M.

Military Academy of the army antiaircraft defence

of the name of the marshal of the Soviet Union A. M. Vasilevskiy

At this time, the problem of UWB-signal forming solved by apply of schematic’s determination on the nigh-speed elementary base or with using non-control switchboards and gas-discharging intensifiers.  

The main detect of this method of forming UWB-signal is a complicated to set a forms of signal that very important for create affective antenna-systems.

That’s why is necessary to working up new methods of approach forming  UWB-signal, which will allowing to working up UWB generators of instruction forms signal.

The basis of offering method is a well-know condition by electric circuit: if entrance- signal of electric circuit is a single function l(t), so entrance-signal is a transitional characteristic of this circuit g(t).

So, the problem of synthesis electric circuit of forming UWB impulse setting form is solved by constructing electric circuit with a transitional characteristic. Reaction of this circuit is turned info a summing products of value by entrance-signal and value by impulse characteristic at supranational period of time. For realizing farming UWB-signal electric circuit of instructional form at this method is necessary to the two basis element: summer and the line of the delay.

As the result of the using a system computer aided design AWR Microwave Office 2002 for a modeling by a new method forming-filter is received signal of nanosecond duration, corresponding to task.

This method offer to forming UWB-signal of instructions form and using as input-signals the impulse, which defter from right-angled forms. This problem is solved by changing appearance of impulse characteristic micro strip forming UWB-signal is a universal method for modeling UWB system of different purposes.
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ВЛИЯНИЕ УГЛОВОГО ПОЛОЖЕНИЯ ПОМЕХ НА ЭНЕРГЕТИЧЕСКИЕ ИСКАЖЕНИЯ ПОЛЕЗНОГО СИГНАЛА В НЕЛИНЕЙНОМ КОМПЕНСАТОРЕ ИНТЕРМОДУЛЯЦИОННОЙ ПОМЕХИ В АКТИВНОЙ АНТЕННОЙ РЕШЕТКЕ

Паршин Ю.Н, Колесников С.В.

ГОУ ВПО Рязанский государственный радиотехнический университет

Постоянно возрастающая роль пространственного ресурса в радиотехнических системах стимулирует повсеместное применение многоэлементных антенных систем, в частности, активных антенных решеток (ААР). Расположение приемо-передающего модуля (ППМ) в каждом элементе ААР, обладающего заметной нелинейностью [1], не позволяет осуществить пространственную фильтрацию помех, что приводит к интермодуляционным, то есть нелинейным искажениям мощных сигналов в активных элементах ППМ и возникновению интермодуляционной помехи (ИМП) [2-4]. Вопросы оптимальной компенсации ИМП в ААР до настоящего не подвергались подробному рассмотрению, что обусловлено, прежде всего, сложностью нелинейных алгоритмов пространственно-временной компенсации помех.

На основе оценочно-корреляционно-компенсационного (ОКК) подхода [5] синтезирован алгоритм нелинейной пространственно временной компенсации ИМП [2], в соответствии с которым из наблюдаемого процесса вычитается среднеквадратичная оценка помехи, полученная в предположении отсутствия полезного сигнала (рис. 1).
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Рис. 1

Исходная помеховая ситуация задается пространственно сосредоточенными статистически независимыми помехами. Синфазные и квадратурные составляющие помех представляются компонентами многомерных гауссовских марковских случайных процессов [7], центральная частота спектра одинаковая для всех помех. В соответствии с известным подходом исследования интермодуляционных искажений (ИМИ) [3,4] выбрана модель безынерционной кубической нелинейности.

В случае присутствия в наблюдаемом процессе полезного сигнала 
[image: image5.wmf]t
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, проходящего через компенсатор, оценка помехи равна псевдооценке:
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 – величина, равная преобразованному в устройстве формирования оценки помехи полезному сигналу. Так как компенсация помехи заключается в вычитании псевдооценки из наблюдаемого процесса, то величина 
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 определяет искажения полезного сигнала.

Одно из достоинств ОКК подхода заключается в том, что он позволяет аналитически вычислить искажения полезного сигнала 
[image: image9.wmf](
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, если известны выражения для алгоритма формирования оценки помех. На основе приведенного в [6] метода получены выражения для вычисления искажений полезного сигнала 
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 на выходе компенсатора ИМП в ААР:
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где 
[image: image14.wmf]W

 – квадратная блочная матрица, составленная из матриц коэффициентов систем линейных дифференциальных уравнений, описывающих формирующие фильтры, которые задают квадратурные составляющие исходных помех; 
[image: image15.wmf]0

N

 и 
[image: image16.wmf]P

N

 – интенсивности шумов наблюдения и формирующих шумов соответственно; 
[image: image17.wmf]G

 – прямоугольная блочная матрица, задающая корреляцию между исходными помехами; 
[image: image18.wmf]Π
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 – вектор переменных состояния, описывающих квадратурные составляющие исходных помех; 
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– возмущение оценки вектора переменных состояния, вызванное присутствием в наблюдаемом процессе полезного сигнала; 
[image: image20.wmf]R

 – дисперсионная матрица; 
[image: image21.wmf]Z
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 – вектор помех, содержащихся в наблюдаемом процессе; символами 
[image: image22.wmf](
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 и 
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 обозначены синфазные и квадратурные составляющие соответственно.

Энергия полезного сигнала на выходе компенсатора 
[image: image24.wmf]S
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, нормированная к энергии полезного сигнала на его входе равна [6]: 
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Методом статистического моделирования проведено исследование зависимости энергии полезного сигнала на выходе нелинейного компенсатора ИМП от углового положения исходных помех для разных уровней ИМИ. Установлено, что для всех возможных на практике уровней ИМИ разработанный алгоритм компенсации ИМП обеспечивает эффективное подавление помех с учетом ИМИ. На рис. 2 приведена зависимость энергии сигнала 
[image: image26.wmf]S
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 на выходе нелинейного компенсатора ИМП от углового положения двух помех 
[image: image27.wmf]2

1

,

q

q

 для случая трехэлементной ААР; суммарная мощность двух помех равна уровню 1 дБ компрессии, полезный сигнал приходит на раскрыв ААР по нормали – 
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. Существенное отличие предложенной нелинейной пространственной обработки от линейной [4] заключается в том, что отсутствуют провалы для углового положения помех, отмеченных на рисунке 3 двумя кривыми, при которых происходит «поражение» ААР интермодуляционными помехами, фазовое распределение которых совпадает с фазовым распределение полезного сигнала на раскрыве ААР.
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Таким образом, подтверждена высокая эффективность нелинейной компенсации ИМП, для случая, когда отсутствуют различия между ИМП и полезным сигналом в пространственной области. Подавление комплекса пространственно сосредоточенных и интермодуляционных помех осуществляется с минимальным числом элементов ААР за счет рационального распределения средств подавления: пространственно сосредоточенные помехи подавляются за счет фазирования ААР, а интермодуляционные помехи – с помощью нелинейной обработки. Это позволяет использовать предложенный алгоритм компенсации интермодуляционных помех при большем числе помех, чем это позволяет осуществить линейный алгоритм компенсации.
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INFLUENCE OF ANGULAR INTERFERENCE POSITION ON DISTORTION OF WANTED SIGNAL ENERGY IN THE NONLINEAR COMPENSATOR OF INTERMODULATION INTERFERENCE IN ACTIVE ANTENNA ARRAY

Parshin Yu., Kolesnikov S.
Ryazan State Radio Engineering University

At present time the problem of intermodulation distortion (IMD) becomes especially urgent from the point of view of signal processing in the reception path of active antenna array (AA) [1-3]. The main difference between active AA and passive AA is that each element of active AA comprises a transceiver unit. Consequently, signal reception is accomplished prior to spatial filtering and there can be simultaneously more than one strong interference at the receiver input of each active element, causing nonlinear distortion of strong interferences arriving from diverse directions, i.e. generation of intermodulation products so-called intermodulation interferences.

The authors have proposed new & unique nonlinear algorithm of spatio-temporal compensation of intermodulation interference. Mentioned algorithm arises from well-known method of evaluation-correlation signal processing [4] based on nonlinear filtering of multi-dimensional stochastic Markov processes [5]. Clutter signals are narrowband random processes, causing intermodulation interferences due to nonlinear interaction. These processes are represented as components of multidimensional Markov processes. The model of nonlinear transformation with memory in the reception path of active AA arises from Volterra series and can be presented as combination of memoryless nonlinear transformations and linear transformations with memory.

The analysis of distortion of wanted signal energy is based on the method proposed in [6]. There were derived equations for calculation of wanted signal distortion in the nonlinear spatio-temporal compensator. Analysis of performed statistic simulation of distortion of wanted signal energy for different angular position of interferences reveals great efficiency and 10 dB or higher benefit of spatio-temporal nonlinear compensation of intermodulation interferences comparing with known linear algorithms of spatial compensation. Especially great advance of nonlinear compensation was discovered for such angular position of interferences, which cause “intermodulation malfunction” [3] of active AA due to coincidence of phase distribution on antenna aperture of intermodulation interferences and wanted signal.
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БЫСТРОДЕЙСТВУЮЩИЙ ЦИФРОВОЙ СИНТЕЗАТОР С УМЕНЬШЕННЫМ УРОВНЕМ ПОБОЧНЫХ КОЛЕБАНИЙ

Измайлова Я.А.

Н.Новгород, ФГУП «НПП «Полет»

Введение

В настоящее время широкое распространение получили базирующиеся на методах цифровой обработки сигналов (ЦОС) цифровые вычислительные синтезаторы (ЦВС). 

Главное преимущество ЦВС перед синтезаторами других типов состоит в том, что выходная частота, фаза и амплитуда может точно и быстро управляться с помощью цифрового процессора. ЦВС способен настраиваться с чрезвычайно высокой разрешающей способностью по фазе и быстрой перестройкой с частоты на частоту. Эти характеристики, а также  недавние достижения технологии производства больших интегральных схем (БИС) ЦВС, позволяют говорить, что сегодня синтезаторы данного класса играют доминирующую роль при построении многих систем связи и радиотехнических систем (РТС) различного назначения [1,2].

Вместе с тем у таких систем синтеза, как ЦВС, есть два существенных недостатка. Прежде всего они связаны с процессами цифровой обработки в синтезаторе, а именно:

· максимальная выходная частота ограничена быстродействием ЦВС, так как не может быть выше половины тактовой частоты работы синтезатора;

· отдельные побочные составляющие в выходном сигнале ЦВС могут быть значительными, особенно в верхней части диапазона синтезируемых частот.

Цель работы заключается в разработке новой высокоэффективной структуры ЦВС, в которой указанные выше недостатки сведены к минимуму.

Разрабатываемый синтезатор (см. рис.1) может быть использован для формирования сетки частот в РТС различного назначения для синтеза спектрально чистых сигналов с уменьшенным уровнем побочных колебаний.
Синтезатор частот по рис. 1 работает следующим образом.
На входной шине 11 кода установки частоты устанавливается кодированное значение синтезируемой частоты К. Код К поступает на вход умножителя 9, на выходе которого формируется код, равный K(N, где N - число каналов устройства. При числе каналов                 N = 2n, умножитель 9 представляет собой регистр сдвига, который выполняет операцию сдвига кода К на n разрядов в сторону увеличения кода.
Код числа равный K(N подается на кодовый вход первого компаратора 24 формирователя кодов 20. Компаратор 24 сравнивает число K(N с числом X, вырабатываемым генератором случайных чисел 21, и открывает блок ключей 22 для прохождения на первый вход второго компаратора 25 только тех случайных чисел х из множества чисел X, которые меньше  (K·N)-1 (x< (K·N)-1).
Формирователь 20 может работать в двух режимах в зависимости от уровня сигнала, поступающего на его управляющий вход с шины управления устройством 26.

В 1-ом режиме работы формирователя кодов 20 и устройства в целом (без рандомизации спектра) на управляющий вход компаратора 25 с шины управления 26 необходимо подать нуль («0»). Тогда на выход компаратора 25 проходит нулевой потенциал с его второго входа, который поступает на информационный вход регистра 23, тактируемого импульсами переполнения сумматора накопителя 1 кода. В результате этого с выхода третьего регистра 23 памяти на выход формирователя 20 проходит «0».
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Рис. 1 Быстродействующий ЦВС с уменьшенным уровнем побочных колебаний
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Рис. 2. Примерный характер спектров при работе ЦВС по рис.1 в нерандомезированном (а) 
и рандомезированном (б) режиме

Во 2-ом режиме (с рандомизацией спектра) на шину управления 26 необходимо подать единицу («1»). В этом режиме на выход компаратора 25 проходят случайные числа x<(K·N)-1, которые через регистр 23 поступают на выход формирователя 20.

Код числа K·N с выхода умножителя 9 поступает на вход накопителя кода1, который с тактовой частотой fT = f0/N, где f0 - частота опорного генератора 6, накапливает код K·N. В результате этого на выходе накопителя кода 1 в каждый тактовый момент времени tТ=iТТ=1/fТ, где i = 0, 1, 2, 3 ... - целые числа, формируется код числа, пропорционального фазе синтезируемого колебания. С выхода накопителя 1 данный код поступает на второй вход фазосдвигающего сумматора 10, на первый вход которого поступает код сдвига фазы (( с входной шины 12 кода формирования фазоманипулированного сигнала. На выходе сумматора  10 формируется код, соответствующий фазе синтезируемого колебания с учетом сдвига фазы ((. Выходной код фазосдвигающего сумматора 10 поступает на информационный вход регистра 17 и по тактовым импульсам, поступающим на его вход синхронизации с первого выхода блока синхронизации 7 устройства, с частотой fT=f0/N переписывается на выход регистра 17. В результате этого на выходе регистра 17 в каждый тактовый момент времени tT формируется код числа М, соответствующего фазе синтезируемого колебания с учетом  сдвига фазы ((. Данный код подается на первый вход сумматора-вычитателя 18, на второй вход которого поступает код с выхода формирователя 20: либо «0» при работе устройства в 1-ом режиме без рандомизации спектра, либо код случайного числа х<(K·N)-1 при работе устройства во 2-м режиме с рандомизацией спектра. Таким образом, код на выходе сумматора-вычитателя 18 будет равен: в 1-ом режиме выходному коду М регистра 17 (суммируется с «0»); во 2-ом режиме либо М+x, либо М-x, в зависимости от режима работы (сложение или вычитание) сумматора – вычитателя 18, который задается выходным сигналом с первого выхода блока  синхронизации. В положительный полупериод управляющего сигнала с первого выхода блока синхронизации 7 устройства на выходе сумматора – вычитателя 18 формируется код числа М+х, а в отрицательный полупериод – код числа М-х, где  x<(K·N)-1.
Код установки частоты К одновременно поступает на входы формирователей  весового коэффициента сдвига 14 N-1 блоков 13 фазового сдвига. Формирователь весового коэффициента сдвига 14 выполняет операцию умножения кода К установки частоты на постоянный коэффициент, равный номеру блока фазового сдвига. В результате этого на его выходе образуются коды чисел, равные, по каждому каналу соответственно, К, 2K, ..., (N-1)K, которые в сумматорах-вычитателях 15 добавляются к выходному коду фазы сумматора-вычитателя 18.

В 1-ом режиме без рандомизации спектра выходного сигнала синтезатора («0» на шине 26 управления) дальнейшая работа устройства происходит следующим образом. 

На выходе блоков фазового сдвига 13 в тактовые моменты времени tT формируются        N-1 кодов чисел, пропорциональных фазе синтезируемого колебания с учетом сдвига фазы ((, но смещенных относительно выходного кода сумматора - вычитателя 18  соответственно на К, 2К, …, (N-1)K.

Выход сумматора-вычитателя 18 и выходы N-1 блоков фазового сдвига подключены к соответствующим информационным входам регистров 16 1-ой группы из N регистров. Регистры 16 по тактовым импульсам с частотой синхронизации fT=f0/N переписывают информацию с входа на выход, которая далее поступает на соответствующие входы N блоков 2 памяти амплитуд. Каждый из N блоков памяти амплитуд представляет собой фазосинусный преобразователь и осуществляет переход от отсчетов кода фазы к отсчетам кода амплитуды синтезируемого колебания. Таким образом, на выходах N блоков памяти амплитуд 2 в тактовые моменты времени tT формируется N кодов чисел, пропорциональных амплитуде синтезируемого колебания. Данные коды поступают на информационные входы N регистров 19 2-ой группы из N регистров. Регистры 19 по тактовым импульсам с частотой fT=f0/N переписывают информацию с входа на выход, которая поступает на соответствующие входы коммутатора 8 из N в один.

Коммутатор 8 с частотой синхронизации f0 в последовательности, задаваемой блоком  синхронизации 7 устройства, пропускает на выход входные коды, таким образом, что за время TT=NT0 (время одного такта работы накопителя 1 кода) на его выходе в каждый тактовый момент времени t0= i·T0, i=0,1,2,3… код амплитуды выходного синтезируемого колебания изменяется на величину, равную коду частоты К, в то время как на выходах накопителя 1 кода, фазосдвигающего сумматора 10, блоков фазового сдвига 13 и блоков памяти амплитуд 2 информация меняется только к моменту времени tТ= i·TТ, TT=NT0.

С выхода коммутатора 8 код числа, пропорциональный амплитуде синтезируемого колебания поступает на вход цифроаналогового преобразователя (ЦАП) 3. ЦАП осуществляет преобразование данного кода в аналоговую величину, т.е. в напряжение, соответствующее коду К установки частоты. Ступенчатый сигнал с выхода ЦАП сглаживается выходным фильтром нижних частот 4 и поступает на выход 5 устройства.

Отметим, что в 1-ом режиме работы (без рандомизации спектра) спектр выходных колебаний синтезатора имеет достаточно высокий уровень дискретных побочных спектральных составляющих (примерный вид спектра показан на рис. 2а). Для их уменьшения необходимо перейти на 2-ой режим работы с рандомизацией спектра. 

Во 2-ом режиме с рандомизацией спектра выходного сигнала синтезатора (на шине управления 26 - «1») потенциал работа устройства происходит следующим образом. 

Наличие «1» на шине управления 26 устройством приводит к тому, что на выходе формирователя 20 будет присутствовать код случайного числа х<(K·N)-1. Данный код х в сумматоре–вычитателе 18 либо прибавляется к коду числа М (М+х), соответствующему фазе синтезируемого колебания с учетом сдвига фазы ((, при наличии единичного потенциала («1»)  на управляющем входе сумматора-вычитателя 18 в положительный полупериод выходного сигнала с первого выхода блока синхронизации 7, либо вычитается из кода числа М (М-х) при «0» потенциале на его управляющем входе в отрицательный полупериод выходного сигнала с первого выхода блока синхронизации. Отметим, что операция вычитания М-х не вызывает затруднений, так как это сложение числа М с числом х, представленном в дополнительном коде. Таким образом, на выходе сумматора-вычитателя 18 формируются коды чисел М+х, которые в сумматорах-вычитателях 15 добавляются к выходному коду формирователя весового коэффициента сдвига 14.

Дальнейшая работа устройства во 2-ом режиме происходит аналогично работе устройства в 1-ом режиме, а именно: регистры 16 1-ой группы из N регистров по тактовым импульсам с частотой fT=f0/N переписывают информацию с входа на выход, которая пройдя блоки памяти амплитуд 2 поступает на соответствующие информационные входы N регистров 19 2-ой группы из N регистров и далее на соответствующие входы коммутатора 8 из N в один. С выхода коммутатора код амплитуды синтезируемого колебания поступает на вход ЦАП, а после ЦАП и низкочастотной фильтрации на выходе 5 устройства формируется выходной сигнал требуемой частоты и фазы.

Снижение уровня дискретных составляющих достигается за счет периодического добавления (вычитания) псевдослучайного числа х<(K(N)-1 к содержимому (из содержимого) накопителя, которое осуществляется с помощью сумматора-вычитателя 18. Это позволяет разрушить когерентность фазовой ошибки накопителя и размыть дискретные побочные составляющие, превратив их (см. рис. 2б) в непрерывный шум. 

Так как величина х равномерно распределена в диапазоне 0…, (К(N)-1 и либо добавляется к коду М (М+х), соответствующему фазе синтезируемого колебания, либо вычитается из кода М (М-х), то период синтезируемого сигнала не будет зависеть от дрожания содержимого накопителя кода 1. Следовательно выходная, частота синтезатора во 2-ом режиме определяется как и в 1-ом режиме значением кода частоты К. 

Заключение

Предложенный ЦВС обладает следующими преимуществами перед ЦВС отсчетов [3]: 

· более высоким диапазоном синтезируемых колебаний за счет снижения в N раз требований к быстродействию накопителя кодов и блоков памяти амплитуд;

·  меньшим уровнем дискретных побочных колебаний за счет разрушения когерентности фазовой ошибки накопителя  кода.
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HIGH-SPEED DIGITAL SYNTHESIZER WITH THE REDUCED LEVEL OF COLLATERAL FLUCTUATIONS
Izmailova J.
N.Novgorod, FGUP "NPP" Polyot" 
Main advantage DDS before synthesizers of other types consists that output frequency, the phase and amplitude can precisely and quickly cope with the help of the digital processor. DDS it is capable to be adjusted with extremely high resolution on a phase and fast reorganisation from frequency on frequency. These characteristics, and also recent achievements of the "know-how" of the big integrated circuit (BIS) DDS, allow to say, that today synthesizers of the given class play a dominating role at construction of many communication systems and radio engineering systems (RES) of different function [1,2].
At the same time at such systems of synthesis as DDS, there are two essential failings:
the maximum output frequency is limited by speed of DDS as cannot be above half of clock frequency of work of a synthesizer;
separate collateral components in target signal DDS can be considerable, especially in the top part of a range of synthesised frequencies.
In the report it is considered high-speed with the reduced level of collateral fluctuations multichannel DDS with parallel calculation of readout.
The desired prize on speed in offered multichannel DDS with several parallel switched channels is reached because speed of the switchboard essentially more than each of channels. Thus, unlike known analogues [3], in data DDS it is multisequencing all path of formation of readout of synthesised fluctuation.
Reduction of level of collateral fluctuations in considered DDS is reached at the expense of randomization of a spectrum of a target signal of the device by periodic addition (subtraction) of a pseudo-random number х to contents (from contents) knot questioner frequency of a synthesizer-store of codes. It allows to destroy coherence a phase error of the store and to wash away discrete collateral fluctuations, having transformed them in continuous noise. 
Offered DDS possesses following advantages before DDS readout [4]: 
higher range of synthesised fluctuations at the expense of decrease in N time of requirements to speed of the store of codes and blocks of memory of amplitudes;
 smaller level of discrete collateral fluctuations at the expense of destruction coherence a phase error of the store of a code.
The literature.
1. Firm Analog Devices catalogue. One Techvology Way P.O. Box 9106 Norwood, MA 
2. Stankov V.S., Izmaylov J.A. Method of construction of highly effective structures of computing synthesizers//Systems and a communication facility, TV and broadcasting - 2007. - Release 1,2 - S.13-17.
3. The patent №1517016. A digital synthesizer of frequencies. Authors Stankov V.S.and other . It is registered in the State register of inventions on October, 8th 1993г. 
4. Cooper H. Why complicate frequency Synthesis/Electronic Design/1974, vol/22, №15.
ХАРАКТЕРИСТИКИ БОРТОВЫХ ВЫЧИСЛИТЕЛЕЙ СПУТНИКОВЫХ РСА 

В ЗАДАЧАХ ЗОНДИРОВАНИЯ ЗЕМНОЙ ПОВЕРХНОСТИ 

Костров В.В., Ракитин А.В., Жиганов С.Н.

Муромский институт (филиал) Владимирского государственного университета

В последнее время увеличивается число запусков космических аппаратов (КА) дистанционного зондирования земли (ДЗЗ). Из всей бортовой аппаратуры ДЗЗ наиболее активно развиваются радиолокаторы с синтезированной апертурой (РСА). Зондирование земной поверхности при помощи РСА обладает рядом преимуществ по сравнению с другими методам зондирования:

· Получение радиолокационных изображений (РЛИ) не зависит от погодных условий и времени суток. Наличие облаков и других метеообразований практически не влияет на качество РЛИ.

· Использование радиоволн различных диапазонов позволяет выделять оптически не наблюдаемые объекты. Например, работа РСА в дециметровом диапазоне позволяет обнаруживать объекты, скрытые под листвой деревьев. На РЛИ, сформированных при помощи сигналов метрового диапазона, можно обнаруживать подверхностные объекты [1, 2]. Это объясняется тем, что отражательная способность объектов зависит от частоты зондирующего сигнала.

· При использовании зондирующих сигналов с двумя видами поляризации существенно повышается информативность РСА, облегчается классификация обнаруженных объектов, появляется возможность уменьшения интенсивности спекл-шума.

Применение сложных (широкополосных, сверхширокополосных) зондирующих сигналов РЛИ позволяет создать РСА с высоким разрешением. Для этих целей, как правило, используется работа в сантиметровом или миллиметровом диапазонах волн. Достигаемая разрешающая способность РСА при этом может составлять ~ 1 м и менее, что сопоставимо с разрешением, получаемым при помощи средств ДЗЗ оптического и инфракрасного диапазонов.

Повышение требований к качеству изображений в традиционных областях применения спутниковой информации РСА (картография, предотвращение и ликвидация последствий чрезвычайных ситуаций, разведка нефтегазовых месторождений, экологический мониторинг, контроль зон судоходства и рыбного промысла, ледовая разведка, сельское хозяйство, военные приложения и др.) постоянно стимулируют совершенствование аппаратуры РСА. Кроме того, развитию систем с РСА способствует также активное развитие ГИС-технологий, применяемых разнообразными ресурсами Интернет, таких как Google Earth/Maps, Yahoo Maps, MS Virtual Earth, Яндекс Карты, New Kosmosnimki и подобными. При этом потребитель стремится получить информацию в готовом виде с минимальными расходами на ее доставку в канале «КА – пункт приема». Решение этой задачи приводит к перераспределению функций по обработке РЛИ на КА и в пункте приема в сторону увеличения объема алгоритмов, реализуемых в бортовых вычислителях РСА, и максимальной автоматизации процессов цифровой обработки изображений. 

Таким образом, увеличение количества РСА на борту КА, улучшение разрешающей способности и других характеристик системы землеобзора, увеличение количества решаемых ею задач, работа в реальном масштабе времени приводит к изменению качественного состава потоков цифровой информации на борту КА и к их существенному увеличению. В связи с этим возникает необходимость решения вопросов построения высокоскоростного бортового вычислителя для эффективной обработки радиолокационной информации.

Целью представленной работы является построение возможной архитектуры бортового вычислителя КА на основе оценочных расчетов необходимого объема вычислений, потоков данных и объема памяти блока ЦОС РСА.

Рассмотрим основные этапы цифровой обработки информации на борту КА и оценим их объем. Расчеты будем проводить для РСА бокового обзора [2] со следующими характеристиками: высота орбиты КА – 225 км, угол сканирования – 17(, полоса сканирования – 10 км, длина волны – 10 см, в системе используется импульсный широкополосный зондирующий сигнал с базой в 10 000, период следования импульсов – 2 мс, разрешение по дальности и по азимуту – 1 м. При таком разрешении количество элементов в одной полоске дальности равно 10 000, а время синтеза апертуры составляет 2 с.

Цифровая обработка начинается с получения отсчетов комплексного эхо-сигнала с выхода АЦП и записи их в память. Для получения 20 000 элементов по дальности при базе сигнала 10 000 и 10 разрядах представления одного отсчета сигнала необходим объем памяти в 4(106 бит для одной полоски дальности.

На первом этапе обработки происходит сжатие или согласованная фильтрация принимаемых сигналов. На вход устройства сжатия поступают из памяти 20 000 10-ти разрядных слов за период следования сигналов 2 мс. Входной поток при этом составляет 20 000(10/0,002 = 108 бит в секунду. На выходе этого устройства формируются два квадратурных 15-ти разрядных отсчета траекторного сигнала со скоростью 2(10 000(10/0,002 = 108 бит в секунду. Вычислительные затраты на сжатие эхо-сигнала составляют 3(1011 операций в секунду. 

Для синтеза одной полоски РЛИ необходима голограмма, состоящая из 1 000 полосок дальности в 10 000 10-ти разрядных квадратурных отсчетов сжатых сигналов. Необходимый объем памяти для сохранения голограммы составляет 1 000(10 000(10(2 = 2(108 бит.

Если в локаторе не используется режим доплеровского обужения луча, то вторым этапом обработки является автофокусировка изображения, при этом рассчитывается значение фазовой ошибки траекторных сигналов, усредненное по всем траекторным сигналам голограммы. На вход фазоразностного устройства вычисления фазовой ошибки поступают квадратурные отсчеты траекторного сигнала. Входной поток составит 10 000(1 000(2/0,002 = 1010 бит в секунду. На выходе устройства формируются значения фазовой ошибки – 10-ти разрядное число за 2 мс, выходной поток составляет 5000 бит в секунду. Объем вычислений для реализации данного алгоритма составляет порядка 5(1010 операций в секунду. 

На третьем этапе обработки синтезируется апертура – из 1000 отсчетов траекторного сигнала формируется один 20-ти разрядный отсчет РЛИ с учетом значения фазовой ошибки. Входной поток данных складывается из выходного потока с устройства сжатии и выходного потока с устройства вычисления фазовой ошибки и составляет 1010 плюс 5000 бит в секунду. Выходной поток устройства синтеза апертуры составляет 10 000(20/0,002 = 108. Для реализации алгоритма синтеза апертуры необходимо около 2(1011 операций в секунду. 

Суммарные вычислительные затраты на получение одной строки РЛИ в реальном масштабе времени составляют 3(1011 + 5(1010 + 2(1011 ( 5,5(1011 операций в секунду.

Если на борту КА работают два локатора для проведения интерферометрических измерений, либо происходит накопление изображений, полученных от четырех поляризационных каналов для повышения информативности и борьбы со спекл-шумом, то полученные значения вычислительных затрат на реализацию алгоритмов обработки возрастают в два и четыре раза соответственно.

Полученные высокие требования к вычислительной мощности цифровых процессоров и объемам требуемой памяти в значительной степени усложняют разработку бортового вычислителя по традиционной потоковой структуре, когда входной информационный поток непосредственно поступает на вычислительный узел, где происходит его обработка, откуда он подается на исполнительные/передающие устройства. Управляющая информация при этом передается по отдельному каналу обмена, например по MIL-STD-1553B, и обрабатывается отдельно. Снижение требований к вычислительной производительности бортового вычислителя при заданных исходных характеристиках РСА может быть достигнуто за счет применения эффективных в вычислительном отношении алгоритмов обработки траекторного сигнала, в частности, алгоритмов формирования РЛИ на основе многоскоростной обработки сигналов [3]. Другим эффектом применения многоскоростной обработки сигналов является многократное снижение требуемой памяти весовых коэффициентов в режиме фокусированного синтезирования апертуры [3]. 
Вместе с тем подобные приемы, несмотря на использование мощных сигнальных процессоров и ПЛИС, не могут устранить известные недостатки, присущие традиционной потоковой структуре: необходимость синхронизации потоков данных и управления, неоднородность шин передачи информации различного типа, невозможность изменения маршрутов движения информационных потоков, значительные трудности при масштабируемости, реконфигурации, резервировании. Все эти недостатки при отсутствии отечественной радиационно-стойкой элементной базы, способной обеспечить в полном объеме требуемые характеристики, делают задачу по построению бортового вычислителя практически не выполнимой.

Для решения поставленной задачи возможно применение других архитектурных решений. В качестве возможного варианта построения бортового вычислителя РСА предлагается архитектура, выполненная на основе перспективной технологии SpaceWire [4]. Технология SpaceWire предназначена для использования в областях встроенных распределенных, параллельных информационно-вычислительных и управляющих комплексов, работающих в реальном времени. Технологию отличают высокие скорости передачи информации (до 400 Мбит/с), малые задержки доставки сообщений, устойчивость к отказам и сбоям, низкое энергопотребление, электромагнитная совместимость, компактная реализация в отечественных СБИС, поддержка систем реального времени.

При использовании SpaceWire бортовой вычислитель строится как распределенная вычислительная сеть с коммутацией пакетов. В основе построения сети лежит программируемый коммутатор или группа коммутаторов, к которым по соединениям «точка-точка» подключаются узлы сети. Фрагмент вычислительной сети, определяющий основные идеи предлагаемой архитектуры бортового вычислителя, представлен на рис. 1.

В качестве узлов сети могут выступать как источники данных и исполнительные устройства, так и отдельные независимые между собой вычислительные модули. Благодаря применению SpaceWire такая архитектура обладает целым рядом особенностей: унификация интерфейсов и каналов передачи информации, гибкость и масштабируемость сети, возможность реконфигурации сети за счет коммутации информационных потоков, унификация вычислительных модулей, возможность распределения ресурсов, принципиально иной подход к резервированию. Указанные особенности позволяют в значительной степени повысить качественные характеристики и возможности бортового вычислителя.

Широкие возможности масштабирования такой архитектуры позволяют получить практически любые вычислительную мощность и объемы памяти, ограничение возникает лишь по массогабаритным показателям. Использование в качестве вычислителей однотипных вычислительных модулей позволит значительно упростить построение системы, облегчить управление, а также уменьшить ее стоимость в целом.

С точки зрения построения программного обеспечения, для такой архитектуры применяются кластерные решения и технологии. При этом в качестве узла кластера выделяется либо набор вычислителей, либо отдельный вычислитель или даже отдельная связка микропроцессор/память в отдельном вычислителе. Это открывает значительные возможности по наращиванию функциональности программного обеспечения, в которую будут входить решения вопросов разделения ресурсов, реконфигурируемости и резервирования системы. В частности, реконфигурируемость осуществляется лишь сменой маршрутов движения информационных потоков и сменой алгоритмов работы вычислительных модулей, без затрагивания аппаратной части изделия. Резервирование в такой архитектуре осуществляется путем введения некоторого количества дополнительных вычислительных модулей с последующими программным определением состояния модулей, исключением неисправного модуля из вычислительного процесса, перераспределением задач и информационных потоков, рестартом исправного модуля и повторным его вводом в вычислительный процесс.
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Рис. 1. Архитектура бортового вычислителя на базе технологии SpaceWire

В качестве элементной базы для построения бортового вычислителя могут быть использованы отечественные СБИС производства компании ГУП НПЦ "ЭЛВИС" серии «МУЛЬТИБОРТ» [4]. Была проведена оценка массогабаритных параметров вычислителя с учетом перспективы развития элементной базы серии «МУЛЬТИБОРТ» на 2015 год. Оценка показывает, что для реализации вычислителя, обладающего заданными характеристиками, потребуется порядка 20 четырехпроцессорных вычислительных модулей, общая масса которых в конструктиве 6U составит порядка 15 кг, а энергопотребление – порядка 900 Вт.
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