Обработка сигналов в радиотехнических системах

Обработка сигналов в радиотехнических системах


Обработка сигналов в радиотехнических системах

ИСПОЛЬЗОВАНИЕ МЕТОДА ПАРЦИАЛЬНОЙ ФИЛЬТРАЦИИ ПРИ ОБНАРУЖЕНИИ МАЛОРАЗМЕРНОГО ОБЪЕКТА

Андреев В.Г., Белокуров В.А., Кошелев В.И.

ГОУВПО «Рязанский государственный радиотехнический университет»

Задача обнаружения и сопровождения малоразмерных космических объектов («космического мусора») является одной из актуальных проблем оптической локации [1]. В настоящее время данная проблема решается по схеме: обнаружение объекта и построение его траектории. При обнаружении объекта используется метод максимального правдоподобия, а при сопровождении – калмановская фильтрация с использование вероятностной ассоциации данных и последующим уточнением полученных оценок относительными («звёздного узора») методами, к примеру, методам Тернера.

Основным недостатком данного подхода является зависимость точности сопровождения «космического мусора» от отношения сигнал/шум, что приводит к низкой точности вплоть до невозможности обнаружения малоразмерного объектов с низким отношением сигнал/шум.

Одним из перспективных алгоритмов обнаружения объектов, сигнал от которых имеет малую величину, является совмещение этапов обнаружения и сопровождения на основе метода парциальной фильтрации [2] с вычислением апостериорной вероятности обнаружения малоразмерного объекта по последовательности кадров.

Целью данного исследования является модификация алгоритма «сопровождения до обнаружения» для обнаружения малоразмерного объекта при использовании широкоугольного телескопа. Суть метода парциальной фильтрации заключается в следующем [2]. На основе формулы Байеса апостериорная плотность распределения вероятностей вектора состояния 
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 - входной информационный поток поступает в виде последовательности кадров; 
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 - кадр на k-м такте; h() – сигнатура объекта; 
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 - вектор состояния объекта на k-м такте: 
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, с параметрами движения объекта и интенсивностью сигнала; 
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 - шумы фона на k-м такте. Кинематические уравнения движения объекта предполагается линейным: 
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, F – переходная матрица; 
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 - вектор шумов вектора состояния объекта; 
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 - функция правдоподобия; 
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 - априорная плотность распределения вероятностей вектора состояния на k-м такте. Оценка вектора 
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 по минимуму среднего квадрата ошибки находится путём усреднения 
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. Основными шагами метода парциальной фильтрации являются: 

1. случайная выборка 
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 из априорной плотности распределения вероятностей вектора состояния 
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, где N – число парциальных фильтров. Экстраполяция векторов состояния объекта каждого парциального фильтра на основе кинематических уравнений движения объекта;

2. вычисление функций правдоподобия для каждого парциального фильтра;

3. нормализация вычисленных весов парциальных фильтров. Оценка вектора состояния объекта.

Особенностью данного метода фильтрации применительно к обнаружению и сопровождению малоразмерного объекта является то, что для учёта случайные воздействия на систему телескоп+монтировка необходимо расширять априорный размер области занимаемой объектом, что приведёт к уменьшению вероятности обнаружения объекта.

Как известно [1], одним из основных алгоритмов повышения точности оценки координат космического малоразмерного объекта, является использование относительных измерений, что возможно только в случае обнаружения и сопровождения объекта. В работе предлагается учесть случайные воздействия путём вычисления смещения «звёздного узора» между двумя последовательными кадрами и ввода поправок в кинематические уравнения движения объекта при использовании метода парциальной фильтрации:
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 - корректирующая матрица вычисляется на основании расхождений «звёздных узоров» между k-м и k-1-м кадрами за счёт случайные воздействия на систему телескоп+монтировка.

Таким образом, использование «звёздного узора» позволяет учесть случайные воздействия на систему телескоп+монтировка, путём формирования корректирующей матрицы состояния и ввода её в кинематические уравнения движения парциальных фильтров, что приводит к повышению точности оценки координат малоразмерного объекта в 1.2 – 1.3 раза при том же количестве парциальных фильтров, а также увеличению апостериорной вероятности обнаружения малоразмерного объекта при фиксированном количестве кадров в «скользящем окне».

Работа выполнена при финансовой поддержке Гранта Президента РФ МК-2010 (МК-549.2010.8)
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USE METHOD OF PARTICLE FILTRATION FOR DETECTION SMALL OBJECT

Andrjev V., Belokurov V., Koshelev V.

Ryazan state radio engineering university

The detection and tracking problem small objects («space dust») is one of actual problems of an optical location [1]. Now the given problem resolve under the scheme: detection of object and construction of its trajectory. At object detection the method of the maximum likelihood is used, and at support - kalman filtration about use of likelihood association of data and the subsequent specification of the received estimations relative («a star map») by methods, for example, Turner's to methods.
The basic lack of the given approach is dependence of accuracy of support of "space dust» from the relation a signal/noise that the signal/noise leads to low accuracy up to impossibility of detection   small objects with the low relation.
One of perspective algorithms of detection of objects, the signal from which has small size, is combination of stages of detection and support on the basis of a method particle filtrations [2] with calculation апостериорной probabilities of detection small object on sequence of shots.
Objective of this research is algorithm updating track-before-detect for detection small object at use wide-angle a telescope.
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К ВОПРОСУ О ПРИМЕНЕНИИ РАДИОНАВИГАЦИОННЫХ ПРИЕМНИКОВ В РАДИОСТАНЦИЯХ ПЕРСОНАЛЬНОГО ВЫЗОВА

Антонов В.В., Алешин А.А.

Рязанское высшее воздушно-десантное командное училище

В ходе операции по принуждению Грузии к миру в августе 2008 года были изъяты у личного состава ВС Грузии средства связи и вооружения, в частности средства радиосвязи производства американской фирмы Harris серии FALCON II выпуска 1995-1997 годов. Были исследованы следующие образцы трофейных радиостанций: портативные УКВ радиостанции RF-5800V-HH, носимые УКВ радиостанция RF-5800U-MP, RF-5800V-MP и возимая радиостанция  RF-5800Н-MP.

Усилиями сотрудников 15 ЦНИС и НИИСУ были проведены исследования возможностей радиостанций[1]. Все трофейные средства радиосвязи имеют встроенный навигационный приемник GPS с возможностью подключения внешней антенны в случае плохих условий приема, причем получаемые координаты местоположения могут, как отображаться на дисплее, так и передаваться по указанному адресу в сети, что говорит о наличии единой сети определения местоположения ТЗУ противника.

В настоящее время в ВС РФ широко используются радиостанции малой мощности семейства «Акведук». По своим тактико-техническим характеристикам они схожи с радиостанциями производства американской фирмы Harris серии FALCON II, за исключением – отсутствует приемник радионавигационных сигналов. В ВС РФ для позиционирования объекта специального назначения используются радионавигационные приемники систем ГЛОНАСС/GPS, как индивидуально, так и на подвижном объекте, но как отдельное устройство.

Идея применения радионавигационного приемника в профессиональной радиосвязи – определение местоположения портативных и возимых радиостанций – не нова. 

И если для возимых радиостанций ее можно считать реализованной – использование традиционного радионавигационного приемника с вынесенной на крышу транспортного средства антенной и модема позволяет без труда передавать координаты мобильного объекта в диспетчерский центр, то для носимых радиостанций этот вопрос до недавнего времени оставался открытым. Причин несколько: во-первых, необходима на несколько порядков более высокая чувствительность для приема радионавигационных сигналов внутри помещений и транспортных средств, во-вторых, потребляемая мощность должна быть достаточно мала, чтобы обеспечить продолжительное время работы радиостанции от аккумулятора, в-третьих, требуется более широкая, по сравнению с традиционной планарной антенной, диаграмма направленности. Последняя проблема в принципе, решена, так как уже достаточно давно существуют helix-антенны, диаграмма направленности которых подходит для портативных радиостанций. 

Для повышения чувствительности радионавигационного приемника предлагается реализовать режим с использованием большого числа параллельных корреляторов для обработки сигналов от спутников системы ГЛОНАСС. 

Это такой режим работы радионавигационного приемника, в котором часть необходимой для производства расчетов и определения местоположения информации (альманах, эфемериды, приблизительная оценка доплеровского сдвига) передается радионавигационному приемнику по дополнительному каналу. Средой передачи этого сигнала могут быть радиоканал или сети сотовой связи. Средой передачи этого сигнала является радиоканал. Этот режим реализован в системе GPS, сетях мобильной связи и называется А-GPS[2].

В такой системе, радионавигационный приемник освобожден от необходимости обнаружения спутниковых частот, демодуляции спутниковых навигационных данных и вычисления спутниковых координат, потому что эта информация передается по отдельному каналу беспроводной связи. Традиционно радионавигационный приемник получает сигналы путем последовательного анализа этого пространства. Знание доплеровской задержки и стабильная опорная частота позволяют сократить пространство поиска до одной частоты. Это уменьшает время захвата, однако радионавигационный сигнал C/A-кода все-таки содержит 1023 возможных задержек кода. Даже при одной частоте поиска лимит времени задержки для последовательного поиска составляет несколько миллисекунд, что недостаточно для приема сигнала внутри помещений. 

Чтобы достигнуть высокой чувствительности, радионавигационный приемник должен параллельно анализировать достаточное количество задержек элементов кодированного сигнала (элементов разрешения). 

C необходимым количеством корреляторов все задержки (полная свертка 1023 полученных кодовых элементов сигнала) могут быть вычислены сразу, и большее количество времени (сотни миллисекунд) может быть использовано для интеграции сверток в реальном масштабе времени и обеспечения чувствительности, необходимой для работы внутри помещений. Наличие большого количества корреляторов значительно повышает производительность приемника, что приводит к улучшению чувствительности и уменьшению TTFF по сравнению с обычными приемниками. Чтобы произвести полную свертку в реальном времени (учесть все возможные задержки коррелятора, по два образца сигнала на элемент кода), требуется большое количество корреляторов параллельно для каждого спутника без использования последовательного поиска. Это избавляет от необходимости разделять стадии захвата и стадии слежения. Неважно, какова на самом деле задержка кода, выходной сигнал всегда содержит корреляционный пик, и, таким образом, может быть измерена псевдодальность. В ситуациях вне помещения это значит, что захват сигнала происходит почти мгновенно. Внутри помещения интеграция сигнала может занять несколько секунд. 

Для ускорения расчета координат в данные, передаваемые радионавигационному приемнику, включаются приблизительные координаты (или же значение псевдодальностей), рассчитанные одного и того же созвездия спутников. Созвездие спутников является неизменным для точек, отдаленных друг от друга на расстояние не более 40 км. Таким образом, для работы навигационного приемника в таком режиме необходимо иметь второй радионавигационный приемник на расстоянии не более 40 км и канал связи для передачи вспомогательной информации. Как уже отмечалось, для передачи данных может служить радиоканал.

 Такой режим работы практически нетрудно реализовать в системе радиосвязи военных подразделений, так как зона применения радиостанций малой мощности составляет до 40 км. (Рис. 1) Такая сеть состоит из одной (редко из нескольких) базовой станции, имеющей достаточный подъем антенны для обеспечения связи в нужном районе, и мобильных станций. Обычно радиус уверенной связи такой сети составляет 20–40 км в зависимости от рельефа местности, рабочей частоты и высоты подъема антенны. Оснащенная радионавигационным приемником базовая станция корпоративной сети радиосвязи обеспечивает работу в этом режиме мобильных станций данной сети.

Уменьшение потребляемой мощности происходит за счет значительного сокращения времени на вычисление навигационных данных (в сотни раз по сравнению с традиционным радионавигационным приемником). А мгновенная потребляемая мощность возрастает лишь в несколько раз за счет схемных решений, которые позволяют увеличивать число эффективных корреляторов, применяя логику усреднения и накопления. 
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Рис. 1 Система позиционирования с использованием большого 

количества корреляторов.

В современных профессиональных радиостанциях обработка низкочастотного сигнала производится цифровым сигнальным процессором (DSP)[3]. Он осуществляет модуляцию, демодуляцию, кодирование и декодирование голоса, а также все функции управления радиоканалом. Производительность DSP позволяет выделить часть ресурсов процессора на обработку данных от параллельного радионавигационного коррелятора. Данный тип корреляторов не требует большой загрузки процессора. 

Следовательно, радиостанция может иметь 1 DSP, параллельный радионавигационный коррелятор, радиоканал и аналоговую часть. Добавление функции приема радионавигационных сигналов в радиостанцию позволяет создать качественно новое устройство, увеличивая стоимость комплектации всего на 1500-2500 рублей, что по сравнению со стоимостью самой радиостанции ничтожно мала. 
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TO A QUESTION ON APPLICATION OF RADIO NAVIGATING RECEIVERS IN RA-DIOSTANTSIJAH A PERSONAL CALL

Antonov V., Aleshin A.

The Ryazan higher air-landing command school

In given article use of radio navigating receivers in radio stations of a personal call is offered. For economy of time of «cold start», accuracy of positioning and reduction of potrebljae capacities is offered to use such mode at which a part necessary for manufacture of calculations and definition of a site of the information (the almanac, the rough estimate доплеровского shift) is transferred to the radio navigating receiver on the additional channel. The environment of transfer of this signal is the radio channel. Such network with-costs from one (it is rare from several) the base station having dostatoch th lifting of the aerial for maintenance of communication in the necessary area, and mobile radio stations. For acceleration of calculation of coordinates in the data transferred to the radio navigating receiver, join approximate koordina (or value of pseudo-ranges), calculated same from companions. The constellation of companions is invariable for the points which have been kept away from each other on distance no more 40 km. Thus, for work of the navigating receiver in such mode it is necessary to have vto-dig the radio navigating receiver on distance no more than 40 km and a communication channel for transfer of the auxiliary information.
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ПОВЫШЕНИЕ ТОЧНОСТИ ЦИФРОВЫХ РАДИОДАЛЬНОМЕРОВ ПУТЕМ УСРЕДНЕНИЯ СИГНАЛА РАССОГЛАСОВАНИЯ

Быстров А.Н.

Московский государственный институт электронной техники 
(технический университет), г. Москва, Россия

Тел.: +7-916-851-8254. alebys@rambler.ru
Сегодня совершенствование радиолокационных систем происходит за счет широкого применения цифровой обработки сигналов. В то же время, вследствие ограниченного быстродействия и ограниченной разрядности существующей цифровой элементной базы необходимые параметры радиолокационных измерителей дальности не всегда могут быть достигнуты. В настоящей работе исследуется эффективность применения усреднения рассогласования в следящих дальномерах с астатизмом второго порядка. Усреднение позволяет обеспечить заданную точность измерения дальности при ограниченной разрядности представления данных.

Число разрядов следящего дальномера, обеспечивающее представление диапазона измерения дальности до объекта определяется как 
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 – операция округления в большую сторону до ближайшего целого числа, 
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T

 – временной диапазон, в котором ведется слежение за дальностью, 
[image: image22.wmf]d

 – временной интервал, соответствующий единице младшего разряда кода дальности (шаг преобразования время-код).

Число разрядов определяется также требуемой эквивалентной полосой пропускания замкнутой системы автосопровождения объекта 
[image: image23.wmf]э

f

. Известно, что коэффициент усиления  разомкнутой петли следящего дальномера с астатизмом второго порядка в первом приближении равен [1] 
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 – период повторения зондирующих сигналов. В работе [2] показано, что в линеаризированной цифровой следящей системе коэффициент усиления 
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 определяется соотношением 
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, где 
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 – шаг преобразования код-время. При этом значение требуемого числа разрядов измерителя дальности с заданной полосой пропускания определяется как 
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Дисперсия случайной составляющей ошибки слежения в радиодальномере описывается выражением [2]: 
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 – спектральная плотность входного шума на нулевой частоте. Поэтому условие обеспечения требуемого значения 
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 с целью минимизации 
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 может привести к росту числа разрядов измерителя дальности по сравнению с числом разрядов, необходимым для представления дальности с требуемой точностью, и, как следствие, к росту аппаратурных затрат.

Для преодоления этого противоречия можно воспользоваться усреднением значений выходного напряжения временного дискриминатора (ВД) радиодальномера за несколько (
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) периодов следования зондирующих импульсов. Это позволяет обеспечить заданное значение 
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, не приводящее к росту требуемой разрядности измерителя дальности [3]. Так как значения шума, разделенные интервалом 
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, являются некоррелированными [1], то усреднение приводит к уменьшению шумовой ошибки слежения.
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Чтобы проанализировать влияние усреднения на точностные характеристики исследуемых радиодальномеров необходимо рассчитать динамическую и шумовую составляющие ошибки измерения дальности. Для анализа радиодальномера можно воспользоваться z-преобразованием. Структурная схема измерителя дальности с усреднением ошибки слежения приведена на рис. 1. Здесь 
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 – дальность до объекта, 
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 – ошибка слежения, 
[image: image39.wmf])

(

z

Y

 – измеренное значение дальности, 
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 – шумовая составляющая на входе дискриминатора, 
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 – передаточная функция разомкнутой системы слежения, 
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 – усредненная ошибка.

Так как новые значения рассогласования и дальности вычисляются по окончании периода усреднения 
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, то такая обработка эквивалентна введению на схеме (рис. 1) ключа Кл, замыкающегося с периодом 
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Измеритель дальности с астатизмом второго порядка обеспечивает в общем случае нулевую динамическую ошибку слежения при движении объекта с постоянной скоростью 
[image: image45.wmf]v

. В процессе усреднения текущая ошибка меняется от периода к периоду следования зондирующих импульсов, и ее можно представить как [3] 
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 – передаточная функция замкнутой следящей системы по усредненной ошибке 
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 – номер периода следования зондирующих импульсов в интервале 
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. Поэтому, несмотря на то, что при линейном входном воздействии среднее значение ошибки равно нулю, текущая ошибка – ненулевая. Она определяется как 
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На краях интервала усреднения, при 
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, максимальная текущая ошибка 
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 может превосходить допустимое значение, в то же время в середине интервала усреднения ошибка равна нулю: 
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. Поэтому, если требуемый период выдачи информации о дальности не меньше 
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, целесообразно привязывать выдачу значения дальности к середине интервала усреднения. Такая привязка представляет собой первый способ уменьшения динамической ошибки слежения за дальностью.

Второй способ уменьшения динамической ошибки состоит в том, что в моменты времени 
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, то есть на краях интервала усреднения, выдается среднее между предыдущим и вновь вычисленным значением дальности в моменты времени.

Третий способ заключается в определении момента равенства 
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 нулю и привязки вычисленного значения к этой точке. Вследствие наличия шума, точного равенства 
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 нулю  может и не быть, поэтому определяют момент, когда 
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 – некоторое заранее установленное значение.
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В случае равноускоренного движения объекта, при котором дальность от времени зависит как 
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 – ускорение объекта, измеритель дальности с астатизмом второго порядка обеспечивает фиксированную динамическую ошибку. Установившееся среднее значение динамической ошибки равно 
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, откуда следует, что 
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. Видно, что усреднение приводит к увеличению динамической ошибки в 
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 раз, что означает уменьшение коэффициента передачи системы по ускорению во столько же раз. Эквивалентная шумовая полоса пропускания системы в общем случае определяется выражением [1]: 
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. Для системы с астатизмом второго порядка она равна [3]:
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где 
[image: image70.wmf]M

 – коэффициент передачи сглаживающего звена (цифрового фильтра). Отсюда следует, что в системе с усреднением полоса пропускания уменьшается в 
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 раз по сравнению со случаем без усреднения (
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При равноускоренном движении объекта, в отличие от равномерного движения, измеренная дальность не совпадает с серединой интервала усреднения. Вследствие этого при применении как первого, так и второго способа возникают ошибки измерения дальности. На рис. 2 они обозначены, соответственно, как 
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 В первом способе 
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 определяется исходя из равенства интегралов: 
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 – центрированное измеренное значение дальности. С учетом того, что 
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, можно рассчитать величину ошибки, она составит 
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. При втором способе ошибка равна 
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. Расчеты показывают, что 
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Сложнее подсчитать ошибку 
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 в третьем способе, так как она носит случайный характер. Допустим, что момент выдачи информации о дальности определяется по первому пересечению нуля выходным числом дискриминатора, а шум распределен по нормальному закону. Тогда математическое ожидание ошибки равно
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где 
[image: image88.wmf]2
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 – дисперсия шума на выходе дискриминатора. Интегрирование ведется только по положительным значениям 
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, так как только они влияют на первое пересечение нуля числом с выхода дискриминатора. Отсюда можно рассчитать дисперсию ошибки 
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. Таким образом, третий способ целесообразно использовать лишь в случае большого отношения сигнал/шум. Но при этом шумовая ошибка будет мала и усреднения может не потребоваться.

Ошибки, вносимые первым и вторым способом (
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), существенно меньше динамической составляющей ошибки слежения при равноускоренном движении объекта 
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Как было показано выше, с одной стороны, эквивалентная шумовая полоса пропускания системы с астатизмом второго порядка обратно пропорциональна числу циклов усреднения 
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. С другой стороны, среднее значение динамической ошибки с ростом 
[image: image97.wmf]N

 быстро возрастает. Для рассматриваемого радиодальномера эта ошибка пропорциональна 
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 в случае равноускоренного воздействия. Критерием выбора 
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 быть заданное соотношение случайной и детерминированной составляющих ошибки слежения, например, 
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В качестве примера на рис. 3 представлены графики динамической 
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 (штриховая линия) и случайной 
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 (сплошная линия) составляющих ошибки измерения дальности в зависимости от 
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 при слежении за равноускоренным объектом с 
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=500 м/с². В рассматриваемой системе 
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, ОСШ равно 4. Значение 
[image: image108.wmf]N

, при котором динамическая и случайная ошибки равны, приблизительно равно 54. Полоса пропускания при этом составит 26 Гц.

Таким образом, использование рассмотренной в работе схемы радиодальномера с усреднением рассогласования позволяет преодолеть противоречие между требованием обеспечить узкую эквивалентную полосу пропускания системы и ограниченной разрядностью, с которой в измерителе дальности представляются данные. Усреднение параметров за 
[image: image109.wmf]N

периодов измерения дальности приводит к сужению эквивалентной полосы пропускания и к возрастанию средней динамической ошибки. Поэтому оптимальное значение 
[image: image110.wmf]N

 определяется исходя компромисса между заданным соотношением динамической и случайной составляющих ошибки слежения.
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THE INCREASE OF DIGITAL RANGE FINDER ACCURACY BY AVERAGING OF MISMATCH SIGNAL 

Bystrov A.

Moscow State Institute of Electronic Technology (Technical University)
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The paper considers the averaging of mismatch signal in digital radar range finders with the second order astaticism. Here we refer to the Tables and Figures, available in the extended Russian version of the paper.

In order to minimize noise error 
[image: image111.wmf]2
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 of the distance measurement, it is necessary to provide narrow effective bandwidth of the closed loop tracking system
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. As follows from [1] and [2], this may require the large number of bits used to represent a signal in the range finder. The averaging of the output mismatch signal of time discriminator for 
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 periods of sounding 
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 allows to overcome the contradiction between required distance measurement accuracy and limited digital word length [3].

In the case of uniformly accelerated object motion the steady-state value of dynamic error in the range finder with averaging (Fig. 1) is equal to
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is gain factor of the tracking system, 
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 is acceleration. Therefore, in range finder with averaging the dynamic error increases 
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 times in comparison with the range finder without averaging (
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However, in range finder with averaging 
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 times. It leads to decreasing of 
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is noise spectral density at zero frequency. Therefore, the selection criterion of 
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 could be a preset ratio between noise and dynamic components of the tracking error, for example,
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In the considered range finder the dynamic error on the edges of the averaging interval 
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 can essentially surpass
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. This error reaches its minimum in the middle of 
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 interval (Fig. 2). Therefore, the first method to decrease the current dynamic error consists in adhering the moment of range measurement to the medium of the interval. The second method consists in average calculation between current and previous ranges on the edges of the averaging interval. In the third method, which can be used in the case of high signal-to-noise ratio, the moment when the current dynamic error becomes less than some preset threshold is defined.

The results of calculations, presented in Fig. 3, show that the proposed method of averaging of mismatch signal allows to decrease range tracking error by selecting appropriate number of averaging periods 
[image: image129.wmf]N

 in the case of range finder with the limited word length.
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Цифровая обработка сигналов решает задачу формирования и обработки эхо-сигналов. Главное требование заключается в преодолении высокого уровня шумов и помех при вычислении АКФ отражённого сигнала. В данном докладе содержатся результаты исследования методы обработки специальных кодов, повышающие отношение сигнал/шум без увеличения длины кодовой последовательности.

Цифровая обработка сигналов решает задачу формирования и обработки эхо-сигналов, и относится, в частности, к радиолокационным, звуковым или другого рода сигналам, применяемые в медицине и в научных исследованиях. Главное требование заключается в преодолении высокого уровня шумов и помех при вычислении АКФ отражённого сигнала, представленного в виде закономерной последовательности идентичных разнополярных частотно модулированных сигналов с линейной (ЛЧМ) или нелинейной (НЛЧМ) частотной модуляцией. Известные способы комбинированного кодирования и вычисления эхо-сигналов основаны на использовании кодов Баркера и автокорреляции применяемого сигнала на двух ступенях кодирования [4]. 

Однако указанные способы для преодоления значительных уровней шумов требуют применения кодовых последовательностей большой длительности, что определено линейной зависимостью допустимого уровня шума от длины используемого кода. Большая длина кодов требует больших энергетических затрат при их формировании, а результат приёма таких отражённых эхо-сигналов становится особенно зависимым от допплер-эффекта, связанного с движением цели. 

Предлагаемый способ позволяет получить те же результаты устойчивости к шумам при значительно меньшей длине кодовых последовательностей. Это достигается на второй ступени выделения эхо-сигнала перемножением всех АКФ единичных сигналов, входящих в кодовую последовательность, которая построена таким образом, чтобы минимизировать ложные сигналы итогового произведения АКФ на промежуточных стадиях приёма. Для этой цели используют специальные коды и методы их декодирования, позволяющие на промежуточных тактах вычисления итоговой АКФ повысить отношение сигнал/шум на порядки и более при уровне шумов, превышающем исходный сигнал в десятки раз.

Для повышения достоверности обнаружения эхо-сигналов предлагается кодирование последовательности идентичных НЛЧМ- или ЛЧМ-сигналов путём закономерного чередования их полярностей таким образом, что оно обеспечивает использование максимальных сигналов всех АКФ в качестве множителей итогового произведения лишь на протяжении длительности приёма заключительного единичного сигнала. В остальное время некоторые из АКФ или все будут заменяться сопутствующие им коррелированными шумами или нулями.

Для указанной цели АКФ можно представить в виде 
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[image: image131.wmf]s

s

N

S

N

+

, где S обозначает «идеальный» АКФ (АКФ чистого сигнала, без шума), а 
[image: image132.wmf]s
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 - коррелированный шум её АКФ той или другой полярности (или несущественную информацию, которую можно считать шумом). При этом верхние части являются положительными, а нижние отрицательными в соответствии с полярностями единичных сигналов. По аналогии отсутствие АКФ можно обозначать через 
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, то есть, как коррелированный разнополярный шум вне границ формирования очередной АКФ. Символы S и N характеризуют последовательную совокупность чередующихся сигналов той или другой полярности и в данной условной дроби по крайней мере одна из её частей в каждом такте должна равняться нулю, поскольку в одной точке может быть только один сигнал той или другой полярности.

Это обстоятельство имеет значение в предлагаемом алгоритме выявления эхо-сигнала. 

В своей основе рассматриваемый алгоритм является аналогом автокорреляции с той разницей, что обычная автокорреляция выявляет степень совпадения принимаемого сигнала с образцом, а предлагаемый алгоритм вычисляет степень «непохожести» произведения сигналов в некотором интервале времени, определяемом появлением основных сигналов АКФ, с результирующими произведениями величин шумов, действующих на всей протяжённости функциональной кодовой последовательности. Критерием выявления эхо-сигнала в данном случае, как и других случаях, является мера соотношения вычисленного максимального произведения основных сигналов промежуточным значениям.

Проблема, возникающая при выявлении эхо-сигнала объясняется тем, что по мере поступления дискретных данных неизбежно должны возникать частичные произведения основных сигналов АКФ на некоторые шумы. Предлагаемый способ комбинированного кодирования и вычисления эхо-сигналов поясняется на примере последовательности из двух разнополярных единичных функций.

Последовательность двух АКФ таких единичных сигналов можно изобразить схематично как 
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(1)

Первое «дробное» выражение (1) показывает, что АКФ первой функции имеет положительный основной сигнал и сопутствующие ему положительный и отрицательный ( нижняя часть) дискретные сигналы шума. Соответственно вторая «дробь» указывает на отрицательный основной сигнал второй АКФ со своим шумовым окружением. Заметим, что сигналы S в выражении (1) имеют одинаковые значения, поскольку исходные их функции зеркальны и вычисляются их АКФ на одном и том же вычислителе. Различие конкретных значений шумов 
[image: image136.wmf]s

N

 не существенны, т.к. они имеют одинаковый уровень в силу общих условий приёма эхо-сигналов и их корреляции на том же вычислителе АКФ.

Пример такой последовательности в отсутствие шумов приведен на фиг.1, которую можно рассматривать как последовательный код 1 0 с двоичными «единицами», представленными одними и теми функциональными отрезками разной полярности, каждый из которых является НЛЧМ-сигналом. 
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Фиг.1
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Фиг. 2


Поскольку конвейерный вычислитель единичной АКФ настроен на одну (положительную) полярность, то на его выходе будет последовательность двух разнополярных АКФ, изображённая на фиг.2, которая в том же конвейерном режиме поступает на двухвходовой умножитель последовательных АКФ в виде, показанном на фиг.2. 

Операция умножения для данного случая описывается уравнением
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(3)

в котором произведение двух последовательностей длительностью j тактов является последовательностью той же длины. Смысл указанной операции заключается в получении последовательности 
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 EMBED Equation.3  [image: image141.wmf] из произведений двух дискретных величин 
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 и 
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, отстоящих друг от друга на j тактов, которые и разделяют два основных сигнала двух АКФ.

Непрерывная конвейерная обработка поступающих в качестве множителей сигналов означает появление первого множителя с основным сигналом АКФ в отсутствие второго, интервал времени которого занимает коррелированный шум, непрерывно поступающий с вычислителя АКФ. Поскольку полезный сигнал будет умножаться на шум, то полярность порождённой помехи не может быть определена и может совпасть с полярностью произведения двух основных сигналов. Фактически это бы означало, что избирательный эффект умножения будет понижен. 

Для достижения высокого избирательного эффекта, предлагается множители произведения преобразовывать таким образом, чтобы каждый вход умножителя принимал из конвейерных дискретных данных только одну, ту свою полярность, которая должна устанавливаться на его входе в заключительной фазе приёма всех АКФ. При этом в фазах приёма несовпадение установленной для множителя полярности и противоположной полярности означает замену в данном такте дискретных данных нулями.

Подобная операция полностью аналогична дискретному детектору, но в отличие от аналогового детектора она заключается в отбрасывании того или другого знака полярности на входах умножителей, где их входные однополярные дискретные величины по сути дела можно считать положительными.

На фиг. 3 приведена последовательность сигналов АКФ, прошедших подобный «детектор» на входе одного множителя и на фиг. 4 на другом множителе. Проход чужого множителя (в области координате 20 на одном и 25 на втором) отмечен нулевым значением в интервале длительности полезного сигнала и, следовательно во всём этом интервале результат произведения двух АКФ будет равен нулю и только при одновременном появлении на входах умножителя двух «своих» АКФ будет формироваться в интервале основных сигналов АКФ итоговый сигнал в виде их произведений.

В других участках периода сдвоенной последовательности будут вычисляться произведения коррелированных шумов 
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Так как отсеивание сигналов одной полярности создаёт нулевые участки, которые при равномерных шумах могут составить половину длительности периода одной АКФ, то с учетом второй аналогичной половины вероятность умножения шума на «ноль» возрастает до 75%, что является существенным для минимизации произведения коррелированных шумов.

Общий сигнал произведения двойной последовательности вида 0 1 приведен на Фиг.5.

Отсутствие боковых сигналов объясняется видом исходных единичных функций и «нулевыми» произведениями боковых сигналов. 

Избирательная эффективность предлагаемого способа комбинированного кодирования с умножением АКФ в присутствии шумов можно оценить сравнением с эффективностью известных способов в аналогичных условиях (Л1, Л2). Теоретически избирательность кодирования сигналов прямо зависит от ширины спектра информационного сигнала и от энергии сигнала, преодолевающего шумы. Сравнивая с Л1, прежде всего надо отметить огромную разницу в ширине спектров сигналов составленных из двух разнополярных НЛЧМ и двух разнополярных 7-разрядных кодов Баркера, по фиг.1 которые совпадают числом фаз в последовательности.
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Фиг.3
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Фиг.5

Спектр одного НЛЧМ сигнала имеет постоянную составляющую, и экспоненциальный спад в высокочастотную область. Для двух разнополярных НЛЧМ спектр возрастает вдвое по уровню мощности, оставаясь в тех же частотных границах, но начинается из нуля, что говорит об отсутствии постоянной составляющей, и приобретает волновой вид.

Однако указанное соотношение спектров не определяет однозначно эффективности кодирования, для этого необходимо учитывать саму обработку эхо-сигнала, которая по сути совершенно различна для одного и того же кода в виде фиг. 2. Проведение подобного сравнения по сути должно являться результатом статистической обработки множества результатов, полученных при различных уровнях шумов и заканчиваться вероятностными оценками обнаружения эхо сигналов.

Такие оценки уже для такого простейшего кода как 0 1, отдают устойчивое предпочтение методу умножения АКФ, а не их автокорреляции на второй ступени, как в Л1 и Л2. Проще всего об этом говорят некоторые сравнительные диаграммы результатов при одинаковом среднем уровне шумов.

На фиг. 6 приведена диаграмма такого выходного сигнала при использовании предлагаемого способа комбинированного кодирования и умножении АКФ, на фиг.9 показана характерная диаграмма при вычислении суммарного сигнала при комбинированном кодировании методом автокорреляции. В то и другом случаях средний уровень шумов одинаков и равен 4. Статистика результатов, выявленная при проведении десятков и более экспериментов, показывает, что при использовании предлагаемого способа, среднее отношение сигнал/шум в первом равно5, во втором оно составляет 3,0.

На приведённых диаграммах указанные величины равны 4,5 и 1,5 соответственно.
Таким образом уже при минимальном числе разрядов кодовой последовательности выявляется очевидное преимущество обработки отражённых сигналов методом умножения их АКФ, а не вычислением АКФ второй ступени. Применение последнего требует более чем двойное увеличение числа разрядов в кодовой последовательности для получения сравнимых результатов устойчивости к шумам. В связи с этим возникает вопрос о числе разрядов кодовой последовательности, использующей умножение промежуточных АКФ и методе кодирования таких последовательностей. Основная опасность появления ложных сигналов в данном случае возникает в тех коротких интервалах времени, когда умножаются сигналы, расположенные в области максимального сигнала промежуточных АКФ. Однако такое положение можно не только минимизировать, но и исключить полностью. Например, в кодах вида 0111…11 в интервалах приёма основных сигналов при неполном приёме кодовой последовательности один из множителей в области минимального сигнала всегда будет равен нулю, поскольку игнорирование «чужой» полярности обнуляет множитель исходного такта сигнала. И только при полном приёме устанавливается правильное соответствие полярностей и формируется итоговое произведения с максимальным значением. Коды вида 0111…11 не создают проблем, если единичные функциональные сигналы и кодовые матрицы их АКФ не содержат постоянной составляющей.
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Фиг.6
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Фиг. 7


Комбинированное кодирование с такими сигналами затруднено при использовании во второй ступени АКФ полной последовательности, поскольку подобные сигналы принципиально не могут не иметь значительных боковых сигналов, снижающих эффективность АКФ второй ступени. В то же время при умножении АКФ часть их боковых сигналов в силу выбора полярности заменяется нулями, а оставшиеся с большой вероятностью могут находиться в одинаковых фазах с подобными нулями. Примера такой комбинированной последовательности с кодом 0 1 приведен на Фиг. 8 а спектр двойного сигнала изображён на фиг.9.
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Фиг. 9


На фиг.10 и фиг.11 приведены выявленные эхо- сигналы в отсутствии шумов и при среднем уровне шумов равном 4. В данном случае отличие НЛЧМ с постоянной составляющей и без неё приводит, как следует из фиг.10 к появлению незначительных боковых сигналов в непосредственной близи к основному сигналу. Несмотря на это в целом основные статистические характеристики эффективности кодовой последовательности 01 в данном случае находятся на одном уровне. 
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Фиг. 11


Однако статистика меняется в пользу НЛЧМ без постоянной составляющей, когда в составе сигналов появляется постоянная составляющая. Уже при постоянной составляющей равной 2 итоговой результат кодовой последовательности по фиг.1 обеспечивает лишь 50% успешного выделения основного сигнала, в то время как в случае последовательности по фиг.10 постоянная составляющая в принимаемом сигнале не имеет значения.

Тем не менее единичные функциональные сигналы с постоянной составляющей имеют свои преимущества, заключающиеся в лучшем абсолютном соотношении основных сигналов АКФ к боковым сигналам, а появление на входа низкочастотных сигналов вполне возможно избежать включением в тракт сигнала соответствующих фильтров, что в значительной мере упрощенно значительными паузами между соседними сигналами. Для таких кодовых последовательностей желательно не иметь постоянной составляющей во всей кодовой последовательности, что достигается равным числом прямых и инверсных функциональных сигналов и приводит к чётному числу разрядов в кодовой последовательности. Изучение результатов выделения эхо-сигнала с применением кодов 0011 и 0110 на небольшой статистической базе не даёт оснований для установления преимущества одного над другим, хотя в первом случае интервал основного сигнала защищён нулями во всех трёх промежуточных фазах, а во втором такой защиты не имеется в самой первой фазе приёма. Однако важно другое, что при длине кодов в 4 разряда допустимый средний уровень шумов для указанных кодов с умножением промежуточных АКФ настолько высок, что дальнейшее увеличение разрядности кодовой последовательности уже не кажется необходимым.

Заключение.

Изложенный способ комбинированного кодирования и определение эхо-сигналов позволяет сохранить длину кодовых последовательностей при сохранении должной устойчивости к шумам. Вид НЛЧМ - сигнала при этом в значительной мере зависит от конкретных целей использования эхо – сигналов.
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METHOD OF THE COMBINED CODING AND CALCULATION OF ECHO-SIGNALS

Golovkov V., Belokone M., Zuev A.

Keywords: NLFM – non-linear frequency modulation, ACF - auto-correlation, echo signal, Barker code.
Digital processing of signals solves a problem of formation and processing of echo-signals. The main requirement consists in overcoming of high level of noise at calculation ACF of the reflected signal. In the given report contains results of research methods of processing of the special codes, raising the relation a signal/noise without increase in length of code sequence.
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СВЕРХРАЗРЕШЕНИЕ ПО ЧАСТОТЕ ПРИ СПЕКТРАЛЬНОМ АНАЛИЗЕ СИГНАЛОВ ПАРНОЙ РАДИОЛОКАЦИОННОЙ ЦЕЛИ

Григорян Д.С.

Военная академия войсковой противовоздушной обороны Вооруженных Сил Российской Федерации им. Маршала Советского Союза А. М. Василевского

Многие практические приложения цифровой обработки сигналов в радиолокационных задачах требуют достижения высокой разрешающей способности. В импульсно-доплеровских и в когерентно-импульсных системах большое значение имеет разрешающая способность по скорости и дальности. Классический элемент разрешения по частоте определяется как величина, обратная длительности выборки отсчетов сигналов. В случаях, когда длительность выборки не позволяет достичь требуемого разрешения по частоте прибегают к методам спектрального оценивания со сверхразрешением [1, 2]. Такие ситуации могут быть характерны при обработке в радиолокаторах сигналов, отраженных от групповых целей.  

В настоящей работе приведены результаты обработки сигналов радиолокационной станции (РЛС) 9С35М1, сопровождающей пару самолетов Як-52. Станция  работала в импульсном режиме, излучая сигналы с линейной частотной модуляцией, девиация частоты которых составляла 900 кГц. Запись сигналов выполнялась по выходу усилителя промежуточной частоты приемника сопровождения РЛС с частотой дискретизации АЦП 1,9 МГц. Сигналы сначала сжимались с помощью фильтра сжатия, в качестве импульсной характеристики которого использовалась запись проникающего сигнала, затем при превышении порога значения сжатого сигнала записывались в виде выборки отсчетов. Цель обработки выборок отсчетов сигналов РЛС – экспериментально оценить возможность применения методов спектрального оценивания для сверхразрешения отдельных целей из состава реальной групповой цели. При спектральном оценивании был использован метод Берга, минимизирующий среднеквадратическую ошибку (СКО) линейного предсказания. При обработке укороченных выборок при отсутствии сверхразрешения методом Берга для измерения планерных частот был использован метод регуляризации, минимизирующий средний сглаживающий функционал ошибки линейного предсказания.

Комплексные значения пиков сжатых отраженных сигналов записывались в выборки, которые обрабатывались следующим образом. Сначала над выборкой, состоящей из 32-х отсчетов (рис.1), выполнялось дискретное преобразование Фурье (ДПФ). По пику ДПФ определялась частота кажущегося центра частот 
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, которая использовалась в качестве резонансной частоты фильтров вторичной обработки с импульсными характеристиками 
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где p=0..P – индекс отсчетов вторичных выборок; 
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 –количество отсчетов вторичной выборки (P=20); n=0..N– индекс отсчетов первичной выборки; N – количество отсчетов первичной выборки (N=32); M – количество фильтров вторичной обработки (частотных каналов); 
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– сдвиг импульсных характеристик фильтров (
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– длительность импульсной характеристики в отсчетах (
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– величина шага дискретизации по времени.

После получения вторичных сигналов оцениваются их комплексная М ( М  корреляционная матрица 
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оценивается как 
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Рис.1 – Выборка сжатых сигналов

Спектральная функция метода Берга определяется как величина обратная квадрату нормы разности амплитудно-частотной характеристики (АЧХ) опорного фильтра 
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 и суммы взвешенных АЧХ фильтров вторичной обработки 
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Из всей выборки значений сигнала был выбран фрагмент, на котором по 32 отсчетам планерные составляющие целей не разрешались ни с помощью ДПФ, ни с помощью метода линейного предсказания (рис.2). Показанная на рисунке 2 спектральная функция метода линейного предсказания не содержит две спектральные линии в пределах основного лепестка ДПФ выборки из 32 отсчетов. Для сравнения на рисунке также приведен ДПФ по 256 точкам, на котором в пределах релеевского элемента разрешения отчетливо различаются две планерные составляющие отраженных сигналов. Тем не менее, на данном фрагменте записи сигналов метод линейного предсказания не обеспечивал сверхразрешения по 32 отсчетной выборке при существующих отношениях «сигнал/шум».

Основными факторами, ухудшающими спектральные оценки линейного предсказания,  являются возмущения корреляционных матриц и опорного вектора. Причем чем ближе источники друг к другу, тем хуже обусловленность системы уравнений линейного предсказания и небольшие возмущения корреляционных матриц и опорного вектора приводят к существенному разбросу значений элементов ВВК, из-за чего теряется разрешающая способность. Потеря устойчивости решений уравнения линейного предсказания может корректироваться применением подхода к методу регуляризации Тихонова, минимизирующего не средний квадрат нормы ошибки линейного предсказания, а средний сглаживающий функционал вида 
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где 
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 –параметр регуляризации; 
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 –профильный псевдоидеальный ВВК, который определяется исходя из заранее заданных в пределах релеевского элемента частот. Причем на спектральной функции эти источники должны разрешаться, а частоты, заданные нами не  совпадают с реальными частотами источников. Целью использования профильного вектора является ограничение области решений уравнения линейного предсказания до некой совокупности ВВК, близкой по форме к профильному. В этом и есть суть коррекции по Тихонову, после чего уравнение (1) после преобразования и вычисления производных по ВВК примет вид
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(2)
где 
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– единичная матрица.
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Рис.2 – Результаты обработки сигналов

На рисунке 2 представлена спектральная функция той же выборки сигналов, при этом ВВК вычислялся из (2) при большом значении параметра регуляризации 
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. Результат показывает разделение спектральных линий при этом профильный псевдоидеальный ВВК выбирался для частот мнимых источников отстоящих от кажущегося центра частот на величину релеевского элемента разрешения.

Аналитическое исследование, эмпирический анализ и эксперименты с тестовыми выборками показывают, что для задачи поиска ВВК линейного предсказания можно использовать метод регуляризации Тихонова с профильным псевдоидеальным ВВК,  применив вместо минимума сглаживающего функционала ошибки его усредненное по выборке значение. Метод регуляризации Тихонова позволяет достигнуть разрешающей способности при ОСШ более низких, чем это обеспечивает критерий минимума СКО. Однако для регуляризации уравнений минимума СКО методом Тихонова необходимо  построить профильный ВВК и подобрать параметр регуляризации. 
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THE FREQUENCY SUPERRESOLUTION IN PAIR TARGET SIGNAL SPECTRAL ANALISYS 
Grigoryan D.

Russian Armed Forces Army Air Defense Academy

The many practical appendices of signals digital processing in radar-tracking problems demand achievement of high resolution in other superresolution. In pulse-doppler and in coherent-pulse systems resolution on speed and range has a great value. The classical element of the permission on frequency is defined as size, return duration of sample of readout of signals. In cases when duration of sample doesn't allow to reach the demanded resolution on frequency resort to methods of spectral estimation with the superresolution [1, 2]. Such situations can be characteristic at processing in radars of the signals reflected from the group targets.  

In the present work results of processing of signals of radar station 9С35М1, accompanying pair planes Як-52 are resulted. The station worked in a pulse mode, radiating signals with the linear frequency modulation which deviation of frequency made 900 кГц. Record of signals was carried out on an exit of the amplifier of intermediate frequency of the receiver of support radar with frequency of analog to digital converter digitization of 1,9 MHz. Signals at first were compressed by means of the compression filter as which pulse characteristic record of a getting signal was used, then at excess of a threshold of value of the compressed signal registered in the form of sample of readout. The processing purpose readout of radar signals – experimentally to estimate possibility of application of methods of spectral estimation for the superresolution of the separate targets from structure of the real group target. At spectral estimation Berg's minimizing of a least square error of a linear prediction method has been used. At processing truncated data’s in the absence of the superresolution Berg's method for measurement of glider frequencies had been used the method of regularization minimizing average smoothing errors functional of a linear prediction.

Analytical research, the empirical analysis and experiments with test samples show that for a problem of search weights of a linear prediction it is possible to use of a Tikhonov regularization method with profile pseudo-ideal weights, having applied instead of a minimum smoothing functional its errors the value averaged on sample. The Tikhonov regularization method allows to reach resolution at signal to noise ratio lower, than it provides criterion of least square minimum. However for regularization of the equations of least square minimum by Tikhonov's method it is necessary to construct profile weight vector and to pick up regularization parameter.
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Некоторые вопросы реализации гидролокатора бокового обзора со сложным широкополосным сигналом

Демидов А.И., Комочков Р.Ш., Мосолов С.С., Сачкова М.В., Скнаря А.В., Тутынин Е.В.
ОАО «НИИП», г. Жуковский, Московская область, ул. Гагарина, д. 3, niip@niip.ru 

На сегодняшний день становится все более и более очевидным тот факт, что применение узкополосных зондирующих сигналов в гидроакустических системах (ГАС), в том числе и в самых распространенных – в гидролокаторах бокового обзора (ГБО), не позволяет достичь технических характеристик, соответствующих уровню решаемых современных задач. К таким техническим характеристикам стандартных ГБО относятся, в первую очередь, разрешающая способность по дальности и полоса обзора. В каком-то смысле можно считать «идеальным» такой ГБО, который бы имел высокое разрешение по дальности, например на уровне не более (1-2) см, и большую полосу обзора на один борт, к примеру, более 1 км. Однако использование в качестве зондирующих сигналов узкополосных сигналов не позволяет реализовать такой ГБО. И действительно, для реализации большой полосы обзора в ГБО используются рабочие частоты до 100 кГц. Примерами таких современных зарубежных ГБО являются ГБО фирмы IXSEA “ELICS 100-400”, а среди отечественных – гидролокаторы серии «Неман» - “Неман ГБО-100” производства ОАО «НИИП». Для получения же высокого разрешения по дальности в ГБО используются для реализации достаточной полосы сигнала рабочие частоты более 250 кГц, а чаще – 500 кГц и выше. Но при этом, из-за резкого возрастания затухания акустических колебаний с частотой, полоса обзора составляет в лучшем случае первые десятки - сотни метров [1]. Хорошо известно, что применение сложных зондирующих сигналов в локации позволяет увеличить дальность действия локатора, в частности в ГБО позволяет увеличить полосу обзора в 2-3 раза по сравнению с простым тональным сигналом [2], [3]. Однако коренного решения проблемы увеличения полосы обзора с одновременным достижением высокого разрешения по дальности применение узкополосных сложных сигналов не дает. В современных ГБО данная проблема решается за счет использования в гидролокаторах двух частот, как правило, это частоты в районе 100 кГц и 500 кГц. Примерами таких двухчастотных гидролокаторов являются ГБО фирмы GeoAcoustics Kongsberg Company “2094 Digital” и ОАО «НИИП» «Неман ДГБО 100/500».

Здесь также следует упомянуть и еще одну характеристику ГБО – а именно помехоустойчивость, которая в последнее время становится все более и более актуальной. И связано это в первую очередь с большой концентрацией различных ГАС на малом пространстве. Применение же для улучшения помехоустойчивости сложных узкополосных зондирующих сигналов, как показывает практика, также решает эту задачу лишь частично.

Все выше сказанное говорит о необходимости внедрения в ГБО, а в общем-то и в ГАС, широкополосных сложных сигналов, что требует решения нескольких задач. Это формирование сложного широкополосного сигнала, его излучение, прием и обработка. Из перечисленных выше задач самой актуальной в настоящее время является разработка широкополосного излучающего тракта, а если конкретнее – разработка широкополосной излучающей антенны. И связано это с тем, что почти за столетнюю историю гидролокации именно антенна практически не изменилась, чего нельзя сказать о приемо-излучающем тракте гидролокатора и обработки сигналов. Так же как ранее современные излучающие антенны имеют полосу пропускания порядка (10-15)% [1].

В ОАО «НИИП» в рамках реализации программы по разработке современных отечественных гидролокаторов в 2010 году был разработан и создан макет гидролокатора, в котором все перечисленные выше задачи были решены, в том числе был разработан и макет широкополосной излучающей антенны с полосой от 70 кГц до 120 кГц. В качестве зондирующего сигнала в гидролокаторе использовался сигнал с линейной-частотной модуляцией (ЛЧМ), традиционно применяемый в ГБО производства ОАО «НИИП». В октябре 2010 года гидролокатор успешно прошел первый этап натурных испытаний на полигоне ОАО «НИИП» на Москве-реке. Цель данных испытаний заключалась в оценке правильности формирования, излучения, приема и обработки широкополосного ЛЧМ сигнала.

Для реализации данной цели предварительно было проведено моделирование в системе Матлаб обработки узкополосного ЛЧМ сигнала с девиацией частоты 12 кГц и широкополосного ЛЧМ сигнала с девиацией частоты 50 кГц длительностью 10 мс. На рис.1 приведены сечения двумерной корреляционной функции ЛЧМ сигнала по дальности: в верхней части рисунка – для ЛЧМ сигнала с девиацией частоты 12 кГц, в нижней части рисунка – для ЛЧМ сигнала с девиацией частоты 50 кГц.
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Рис.1. Сечения двумерной функции корреляции по дальности для ЛЧМ сигналов. Верхняя часть рисунка соответствует узкополосному ЛЧМ сигналу с девиацией частоты 12 кГц, нижняя часть рисунка - широкополосному ЛЧМ сигналу с девиацией частоты 50 кГц.
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Рис.2. Распределение амплитуды эхосигнала по дальности для ЛЧМ сигналов, полученные в натурном эксперименте. Верхняя часть рисунка соответствует узкополосному ЛЧМ сигналу с девиацией частоты 12 кГц, нижняя часть рисунка - широкополосному ЛЧМ сигналу с девиацией 50 кГц.

В ходе эксперимента излучаемый ЛЧМ сигнал принимался широкополосным гидрофоном, который располагался в толще воды на разных расстояниях от излучающей антенны (вплоть до 150 метров). Эхосигнал с выхода гидрофона поступал по кабелю на приемный тракт гидролокатора, где усиливался и далее обрабатывался.

В эксперименте на каждой дальности в начале излучался узкополосный ЛЧМ сигнал, а далее – широкополосный ЛЧМ сигнал. Полученные результаты обработки эхосигналов для одной из дальностей приведены на рис.2: верхняя часть рисунка – это результат, полученный для случая узкополосного ЛЧМ сигнала, а нижняя – для широкополосного ЛЧМ сигнала. 

На рис.2 по оси Х отложена дальность в дискретах. Первый корреляционный пик соответствует приходу зондирующего сигнала на гидрофон, слева от первого корреляционного пика – это шумы воды, а справа - реверберация.

Наличие корреляционного пика на дальности, соответствующей месту расположения приемного гидрофона, а также тождественность результатов, представленных на рис.1 и рис.2, говорит о том, что вся цепочка, начиная от формирования сигнала и до его обработки, работает корректно. Таким образом, можно констатировать, что создание «идеального» ГБО, использующего широкополосный сложный зондирующий сигнал, с высоким разрешением по дальности и большой полосой обзора, является реальностью уже в самое ближайшее время. 
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Some Implementation Issues Side-scan Sonar with a Complicated Wideband Signal

Demidov A., Komochkov R., Mosolov S., Sachkova M., Sknaryov A., Tutynin E.
Currently, the use of wideband signals in sonar is an urgent task. The prototype of the sonar was developed to deal with complex wideband signals in side-scan sonar. The structure of the prototype includes sonar driver of wideband linear frequency-modulated signal, the wideband path of the radiation and wideband path reception. The composition of the wideband path of radiation includes a specially designed wide-radiating antenna with a widewidth from 70 kHz to 120 kHz. The correctness of the choice of technical solutions and method of processing a wideband signal was confirmed during the field experiment.
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ЦИФРОВАЯ АНТЕННАЯ РЕШЕТКА МИЛЛИМЕТРОВОГО ДИАПАЗОНА

Добычина Е.М., Клионовски К.К., Баклашов И.С.
Московский авиационный институт (государственный технический университет) МАИ
Миллиметровый диапазон имеет широкий спектр применения в технике. Миллиметровые волны позволяют добиться рекордных разрешающих способностей антенных радиокомплексов, что позволяет резко увеличить число наблюдаемых дискретных источников радиоизлучения [1]. 

В век высоких технологий огромный интерес к антенным системам миллиметрового диапазона проявляет оборонная промышленность. Внедрение миллиметровых систем, особенно многоканальных, позволит существенно поднять основные тактико-технические характеристики средств противовоздушной обороны и других видов вооружений. Миллиметровый диапазон обладает рядом отличительных свойств: высокая помехоустойчивость, обеспечение в нужных случаях высокой скрытности передающего сигнала, обеспечение высокой концентрации энергии зондирующего сигнала в пространстве, расширение спектра излучающих сигналов, увеличение дальности действия РЛС, избирательность и устойчивость к помехам различного типа [1]. 

Следует отметить, что в радиолокации имеется много задач применения миллиметровых волн, при решении которых не требуются большие дальности действия РЛС. Необходимы высокие точности измерения координат объектов, высокое разрешение по дальности и угловым характеристикам. При распознавании слабозаметных объектов это является одной из основных причин перехода в более высокочастотные диапазоны волн. С применением миллиметровых волн появляется возможность уменьшения размеров наиболее громоздкого элемента РЛС – антенны, а, следовательно, и всей станции в целом, что открывает пути к созданию мощных мобильных средств наземного, корабельного и космического базирования. Радиоволны данного диапазона оказались намного устойчивее к воздействию повышенной ионизации атмосферы, возникающей, например, вследствие высотных или наземных ядерных взрывов. Практически не влияют на работу РЛС миллиметрового диапазона волн пылевые облака, которые неизбежно возникают на поле боя [2]. 

Помимо достоинств, миллиметровые волны обладают и определенными недостатками.  Так, например, основным недостатком короткой части миллиметрового диапазона, в отличие от сантиметровых и дециметровых волн является то, что волны, распространяясь в атмосфере, испытывают значительное ослаблениях в гидрометеорах, а также резонансное поглощение в молекулах атмосферных газов. 

В последние годы миллиметровые РЛС, применялись для безопасного самолетовождения. Они пригодны и для работы в условиях с ограниченной видимостью в диапазонах длинной и короткой частей миллиметровых волн. Они позволяют идентифицировать наземные движущиеся объекты, обнаружить технику или человека на расстоянии 20 км и более. Также в настоящее время применяются РЛС миллиметрового диапазона волн для картографирования земной поверхности высокой точности, но при этом рекомендуется выбирать рабочий диапазон в окнах прозрачности.

Таким образом, радиолокационные средства миллиметрового диапазона нашли достойное применение, как системы высокого разрешения, применяемые в военной технике, радиоастрономии, космической технике.

Для передачи и приема радиолокационных сигналов миллиметрового диапазона волн необходимо использовать малогабаритные антенны, имеющие низкую стоимость, высокий коэффициент усиления, обладающие малыми потерями энергии.

Для создания полотна антенной решетки (АР) в миллиметровом диапазоне  возможно использование нескольких вариантов. Первый вариант – АР, реализованная на базе волноводной распределительной системы с излучателями, представляющими собой щели в прямоугольном волноводе. Если необходима реализация моноимпульсного режима, волноводная распределительная система разбивается на квадранты. Для обеспечения работы в требуемой полосе частот, используется последовательно – параллельная схема возбуждения в каждом квадранте. При этом каждый квадрант разбивается на сектора. Система возбуждения такой решетки получается довольно громоздкой, тяжелой, к тому же технологические погрешности, возникающие при изготовлении таких решеток, могут существенно ухудшить основные характеристики антенны.

   Второй вариант  - антенная решетка, реализованная на базе микрополосковой распределительной системы, с микрополосковыми излучателями. Основные преимущества данной фазированной антенной решетки по сравнению с волноводно-щелевой (ВЩАР) – малая толщина, обусловленная использованием микрополосковой распределительной системы, а следовательно малый вес, более высокий коэффициент использования поверхности, который реализуется путем эффективного использования поверхности микрополосковыми излучателями. Однако, из-за того, что потери в микрополосковой линии передачи в миллиметровом диапазоне больше, чем в прямоугольном волноводе, КПД ВЩАР может оказаться больше, чем у микрополосковой АР.

Управление лучом таких антенн может осуществляться как механически, так и электрически. Электромеханическое сканирование еще очень часто применяется в бортовых РЛС (БРЛС), однако устройства сканирования имеют ограниченные возможности по скорости вращения, по надежности работы, а также потребляют драгоценные на борту ресурсы электропитания и имеют большой вес.

Главным отличием антенны с электрическим сканированием от антенны с механическим сканированием является наличие фазовращателя и системы управления данным фазовращателем. АР становится фазированной АР (ФАР). При реализации ФАР с электрическим сканированием луча на основе антенны с волноводной или микрополосковой распределительной системой, основным вопросом разработки является выбор фазовращателя [3]. Сегодня можно выделить несколько типов электрически управляемых фазовращателей, экспериментально реализованных и отличающихся типом элемента управления: ферритовые фазовращатели,  фазовращатели на полевых транзисторах, p-i-n диодах, варакторных диодах, микроэлектромеханических системах (МЭМС) и сегнетоэлектриках. Фазовращатели на полупроводниковых управляющих элементах, несомненно, занимают значительную позицию, главным образом, благодаря возможности реализации монолитной схемы СВЧ на основе GaAs или Si, включающей в себя малошумящие усилители и имеющие при этом сравнительно малые массо-габаритные параметры и малое потребление мощности по цепям управления (несколько сотен мВт). Между тем, фазовращатели на полупроводниковых элементах сравнительно дороги при массовом производстве, а, кроме того, на частотах более 30 ГГц уступают по потерям своим сегнетоэлектрическим и МЭМС аналогам. 

Сейчас лидерами по характеристикам считаются фазовращатели на основе микроэлектромеханических систем, сочетающие в себе как малые вносимые потери (менее 1 дБ) практически во всем частотном диапазоне СВЧ (до 100 ГГц) при пренебрежимо малом потреблении мощности по цепям управления (единицы мВт), так и возможности монолитной технологии. Конечно, эти приборы не лишены недостатков, основным из которых является сравнительно низкое быстродействие. Наилучшим является время срабатывания порядка 10 мкс. Другим недостатком является ограниченное число механических переключений, то есть ограниченный срок службы, существенно меньший, чем у полупроводниковых ключей. Кроме того, остается неясным, какова будет себестоимость фазовращателей на МЭМС при массовом производстве. 

К преимуществам фазовращателей на основе сегнетоэлектрика можно отнести: малое время переключения (десятки наносекунд), малое потребление энергии в цепях управления (единицы мВт) низкие фазовые шумы, меньшую, по сравнению с полупроводниковыми аналогами, себестоимость, а также возможность интегрального исполнения устройств на основе сегнетоэлектрика [3].

Отдельный интерес представляет использование ферритового фазовращателя. Данный тип фазовращателя уже используется в настоящее время в современных РЛС  мм диапазона волн. Он представляет собой цилиндр, высотой около 2 мм и диаметром 6 мм. При массовом производстве стоимость такого фазовращателя без управляющей магнитной системы составляет порядка 1500  рублей. Переключение фазовых состояний ферритового фазовращателя осуществляется с дискретом 45 градусов. Следует отметить, ферритовый фазовращатель является невзаимным, т.е. он по-разному ведет себя для переданного и принимаемого электромагнитного сигнала. Потери ферритового фазовращателя для 8 мм диапазона составляют около 1 дБ. К тому же система управления фазовращателем является громоздкой, и ее размещение может достаточно сильно влиять на электрические характеристики антенны, что усложняет процесс проектирования и настройки ФАР.

Решение проблем миллиметровых ФАР может быть найдено путем построения цифровых фазированных антенных решеток (ЦАР). Основой построения ЦАР  является приемо-передающий модуль (ППМ) (Рис.1). В отличие от аналоговой АФАР, его главная функция-преобразование аналогового сигнала в цифровой на более раннем этапе в приемной части решетки и цифрового в аналоговый в передающей. Главные достоинства – нет фазовращателей, нет понижения частоты, сразу осуществляется оцифровка на несущей частоте. В антенных решётках с цифровым формированием луча (ЦФЛ) диаграмма направленности (ДН) формируется в специализированном цифровом процессоре для получения диаграммы нужной формы и даже адаптации к помеховой обстановке.
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Рис.1. Модуль приемо-передающей ЦАР

Вместо сложной системы сканирования возможна многолучевая работа [4]. Обработка выборок с выхода ППМ может быть разная. Наиболее распространенным является способ введения в числовые последовательности излучателей фазовых сдвигов с последующим сложением получаемых значений, соответствующих одним и тем же моментам квантования (ДПФ или БПФ). Такая процедура должна осуществляться для каждого из лучей, причем для расчета парциальной ДН каждого луча может использоваться отдельный ЦСП, как изображено на рис.2 
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Рис. 2. Схема многолучевой ЦАР.

Однако современные  быстродействующие АЦП пока не способны обеспечить работу в миллиметровом диапазоне. Тогда, поступающие с излучателей сигналы усиливаются в МШУ и далее подаются на смесители, куда одновременно поступают сигналы с широкополосных синтезаторов сетки частот (ССЧ). Эти ССЧ могут быть выполнены по схеме с цифровым кольцом ФАПЧ и общим ОКГ, что позволяет сфазировать все выходные сигналы ССЧ. В настоящее время есть возможность создания широкополосных ССЧ, составляя их из микросхем, т.о. мы можем построить систему так, чтобы на выходе смесителя была или одна промежуточная частота, или сигнал с достаточно узким диапазоном. После этого выполняется традиционная обработка, как в более низкочастотной системе.

Таким образом, построение ЦАР для работы в миллиметровом диапазоне дает возможность совмещать достоинства миллиметровых решеток с преимуществами цифровой обработки сигнала, что выводит эти системы на новый технический уровень.
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DIGITAL MILLIMETER-WAVE ANTENNA ARRAYS

Dobychina E., Klionovski K., Baklashov I.
Moscow aviation institute (state technical university) MAI
Currently, millimeter-wave band is actively used by both civilian and military applications. The use of millimeter-wave radar in the radiolocation can significantly improve the parameters of object recognition. With the move into the region of millimeter waves is possible to reduce the size of the most awkward element of radar - the antenna, and, consequently, the entire station as a whole, which opens the way to create powerful mobile ground-, ship- and space-based. Also, millimeter waves are used in systems of wireless communication and radio astronomy.
For the realization of antenna arrays millimeter wave, various schemes for constructing the distribution system and radiators are possible.

The first option – antenna array, implemented through a waveguide distribution system with radiators, representing a slot in a rectangular waveguide. Excitation system of such a lattice is obtained rather cumbersome, heavy; to the same technological errors that arise in the manufacture of such arrays can greatly affect the main characteristics of the antenna. The second option – antenna array is realized on the basis of the microstrip distribution system, with the microstrip radiators. The main advantages of the antenna array as compared to the waveguide-slot - a small thickness due to the use of the microstrip distribution system, and hence low weight, a higher efficiency ratio of the surface, which is realized through the effective use of the surface microstrip radiators. However, because of losses in a microstrip transmission line, the efficiency waveguide-slot antenna array may be larger than the microstrip antenna array.

To implement the electrical beam scanning antenna array may use different types of phase shifters. At present, the millimeter-wave phase shifters are different: the ferrite phase shifters, phase shifters on the field-effect transistors, p-i-n diodes, varactor diodes, microelectromechanical systems (mems) and ferroelectrics.
Application of digital antenna arrays allows to obtain high electrical characteristics of the antenna array without phase shifters. This capability is based on converting the analog signal to digital in every element of the digital antenna arrays, and processing of signals from all elements in a digital processor. Digital signal processor generates the radiation pattern, and also provides the opportunity of a multibeam antenna array.
Modern analog - digital converters are not able to provide work to the millimeter-wave signals without reducing the frequency. To lower the frequency, the signals from the transmitters are fed to the lna, and then fed into a mixer simultaneously with the signals of the grid frequency synthesizers. After this, perform the traditional treatment, as in the low-frequency system.
Thus, the construction of the analog - digital converters to operate in the millimeter range makes it possible to combine the advantages of millimeter arrays with the advantages of digital signal processing, which brings these systems to a new technological level.
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РЕАЛИЗАЦИЯ АЛГОЛРИТМОВ ОБРАБОТКИ ЭХО-СИГНАЛОВ СОСТАВНЫХ НЛЧМ НА ПЛИС ALTERA
Зуев А.Г., Уваров В.А.

Институт Электронных Управляющих Машин

В настоящее время известно применение НЛЧМ сигналов в качестве радиолокационных сигналов. Для первичной обработки отраженного сигнала используется АКФ. Задача настоящего исследования состоит в реализации алгоритмов первичной обработки эхо-сигнала составных НЛЧМ на ПЛИС Altera.

I. Вид исследуемых сигналов

В работе исследуются алгоритмы обработки нелинейных частотно-модулируемых (НЛЧМ) [1, 4] эхо-сигналов двух видов: с постоянной составляющей, представленные выражением (1), и без постоянной составляющей, формирующиеся зеркальным инверсным отображением выражения (1). Задача исследования состоит в доказательстве соответствия алгоритмов обработки, реализованных для ПЛИС посредством Quartus II 9.1, и теоретических вычислений в программе MATLAB 7.5, а так же сравнение результатов моделирования на конкретных микросхемах Altrera. 

Формула общего вида единичного синусоидального сигнала: 
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(1)

В качестве аргумента используется разложение в степенной ряд с точностью до четвертого члена. Вид функции у и характеристика её АКФ зависит от значения параметров (k1, k2, k3, k4), изменением которых можно подобрать функцию, похожую на последовательность Баркера. Значение коэффициента «р» определяет целое количество полупериодов.

Построение и моделирование произведено с помощью программы математического моделирования Matlab. В частности, использовались функция корреляции «conv» и функция создания нормализованного шума: «randn» [2].
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Рис. 1
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Рис. 2


Единичный сигнал на рисунке 1 напоминает семиразрядную последовательность 1110010. Для такой последовательности Баркера значение отношения основного сигнала АКФ к отрицательному боковому сигналу (h): 7, а для представленной на рисунке 1 функции: 10. Из единичных сигналов составляется одиннадцати разрядная последовательность Баркера, АКФ которой также показана на рисунке 1, причем h=306. 

Заполнение площади сигнала S = 0,56, т.е. его площадь составляет 0,56 от площади единичного прямоугольного импульса аналогичной длительности. Приведённый на рисунке 1 сигнал имеет постоянную составляющую: площадь с учётом знака равна 0,36, в результате постоянный сигнал будет проходить через вычислитель АКФ с таким же коэффициентом ослабления, что ухудшает отношение «h». Из основных сигналов составляется последовательность Баркера, что позволяет увеличить выигрыш от применения НЛЧМ сигнала, на рисунке 1.б представлен результат автокорреляции.

Для решения проблемы наличия постоянной составляющей предлагается зеркальный вид рассмотренного НЛЧМ сигнала со сменой фазы в средней точке рисунок 2. При этом в форме сигнала АКФ увеличиваются боковые сигналы и отношение «h» = 32 . 

II. Блок-схемы реализуемых алгоритмов

В исследовании было рассмотрено три алгоритма обработки НЛЧМ эхо-сигналов, построенных для составного НЛЧМ сигнала [4]. Данный сигнал составляется по одинадцати разрядному коду Баркера: 11100010010 из НЛЧМ, рассмотренных в предыдущем разделе. 

Блок схема первого алгоритма представлена на рисунке 3. 
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Рис. 3
Входные данные: знаковые 8бит каждый такт поступают на сдвиговый регистр 1408. Затем на 1408 умножителей, где умножаются на оцифрованные значения составного НЛЧМ. Потом полученные данные складываются по пирамиде: на каждом уровне складываются соседние, в результате получается 1407 сложений. На выходе получаем значение автокорреляции входного и составного НЛЧМ сигналов. 

Блок схема второго алгоритма представлена на рисунке 4.

[image: image190.emf]
Рис. 4
Входные данные: знаковые 8бит каждый такт поступают на сдвиговый регистр 128х8. Затем на 128 умножителей, где умножаются на оцифрованные значения составного НЛЧМ. Потом полученные данные складываются по пирамиде: на каждом уровне складываются соседние, в результате получается 7 уровней и 127 сложений. На выходе получаем значение автокорреляции входного и единичного НЛЧМ сигналов. С выхода пирамиды данные записываются в память 11 х 128х23, как в сдвиговый регистр. Из памяти через каждые 128 ячеек 11 значений складываются по одинадцати разрядному коду Баркера. На выходе получаем значение автокорреляции входного и составного НЛЧМ сигналов.

Третий алгоритм отличается от второго добавлением накопителя, в котором суммируются 32 последних значения. Такой накопитель является высокочастотным фильтром.

III. Сравнение результатов моделирования

Результаты, полученные при моделировании всех трех алгоритмов в различных программах: программах Matlab, Modelsim и Maple совпадают, что говорит об их идентичности. Данный подход помогал добиваться правильных результатов. 
Из рисунков 5:8 видим, что добавление накопителя уменьшает отношение «h», но при этом происходит «сглаживание» сигнала, т.е. высокочастотная фильтрация. Применять третий алгоритм обработки нужно при наличии постоянных высокочастотных помех. Точные значения отношения «h» приведены в таблице 1.

Таблица 1
	вид сигнала \ алгоритм №
	2
	3

	с пост сост.
	h=306
	h=186

	без пост сост.
	h=32
	h=22


Результаты моделирования второго и третьего алгоритма при двукратном уровне зашумленности входного сигнала. Для представленного уровня шумов значения отношения «h» для сигналов с постоянной составляющей и без нее уже не отличаются на порядок, а сопоставимы. Средние значения отношения «h» для выборки из 500 нормализованных шумов приведены в таблице 2.

Таблица 2
	вид сигнала \ алгоритм №
	2
	3

	с пост сост.
	h=5.1
	h=4.5

	без пост сост.
	h=4.6
	h=4.3
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Рис. 5
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Рис. 6
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Рис. 7
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Рис. 8


Алгоритм первый был промоделирован на Altera Stratix IV EP4SE530H35C3ES, так как в предшествующих семействах не хватало встроенных модулей умножения, а для второго и третьего алгоритма: Stratix II: EP2S90F1020C3 и EP2S90F1020C3 соответственно. Полученные результаты представлены в таблице 1.

Таблица 3
	Алгоритм №
	1
	2
	3

	Altera
	EP4SE530H35C3ES
	EP2S90F1020C3
	EP2S90F1020C3

	price [$]
	9,289.97
	4,070.01
	4,070.01

	clk [MHz]
	132.57
	169.38
	167.48

	Logic utilization : 
	14 %
	6 %
	8 %

	 ALUTs : 
	49,795 ( 12 %)
	3,308 ( 5 % )
	4,204 ( 6 % )

	logic registers 
	43,789 ( 10 %)
	3,123 ( 4 % )
	4,887 ( 7 % )

	Total pins : 
	54 ( 7 % )
	54 ( 7 % )
	59 ( 8 % )

	Total memory bits 
	( 0 % )
	61,824 (1 %)
	61,824 (1%)

	DSP block 18-bit 
	1,024  ( 100 % )
	
	

	DSP block 9-bit 
	
	128 ( 33 % )
	128 ( 33 % )


Первый вариант алгоритма реализован на дорогой ПЛИС имеет самую высокую частоту: 132.57 МГц и 100% загруженность умножителей. Для второго и третьего алгоритмов используется ПЛИС в два раза дешевле, а полученные частоты 169.38 МГц и 167.48 МГц. При этом загрузка ПЛИС составляет 6% логической области, 1% блоков памяти и 33% DSP модулей, что оставляет возможность для усложнения алгоритма.

Полученные частоты позволяют рассчитать производительность, для второго и третьего алгоритма: 44886 и 49574 MMACS (миллионов операций умножения и сложения и в секунду). 

Выводы

В процессе работе результаты моделирования алгоритмов в программе Matlab совпадают с их программной реализацией на языке Verilog. Сравниваются три алгоритма, обозначены их положительные и отрицательные свойства. Практическим результатом является разработка программного кода рассматриваемых алгоритмов для конкретных ПЛИС Altera. Реализованные алгоритмы могут обеспечить первичную обработку сигналов в реальном времени с указанной частотой. Полученные в работе результаты позволяют создать приемник эхо-сигналов в МГц диапазоне. 
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IMPLEMENTATION OF ECHO SIGNAL COMPOSITE NON LINEAR FREQUENCY MODULATION SIGNALS

Zuev A., Uvarov V.

Keywords: NLFM – non-linear frequency modulation, Altera, ACF - auto-correlation, echo signal, Barker code, MMACS - million multiply and accumulate operations per second.
Application LFM signals as echoes in radar described extensively[[3, 5]. Typically variable frequency of such signals is modulated in one direction - from low to high, which leads to a dc component of the LFM-signal and undesirable, little effective increase of the signal spectrum toward lower frequencies.

For preprocessing of the reflected signal it is used ACF. The problem of present research consist in realization of algorithms of preprocessing of an echo-signal composite NLFM signals on PLD Alrera.
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способ обработки последовательностей флюктуирующих радиоимпульсов в интересах повышения точности измерения дальности

Климов С.А., Свиридов М.А., Сильченков С.В.

ФГОУ ВПО «Военная академия войсковой ПВО ВС РФ им. Маршала Советского Союза А. М. Василевского» Министерства обороны РФ, г. Смоленск

Важной тактической характеристикой обзорной РЛС является точность измерения дальности цели. Точность измерения дальности непосредственно влияет на качество вторичной обработки РЛИ, осуществляемой на автоматизированных средствах управления или в самой РЛС.

Как известно из теории радиолокации [1], дальность до цели в импульсных обзорных РЛС измеряется по времени запаздывания эхосигнала цели. Потенциальная точность измерения дальности РЛС, оцениваемая величиной среднеквадратичной ошибки (СКО) измерения дальности, зависит от СКО измерения времени запаздывания. Отношение сигнал-шум (ОСШ) на выходе согласованного фильтра (на входе устройства измерения времени запаздывания) зависит от параметра обнаружения. Вместе с тем длительность и, соответственно, острота пика сигнала на выходе согласованного фильтра зависит от эффективной ширины спектра зондирующего сигнала. Среднеквадратичная ошибка измерения времени запаздывания обратно пропорциональна указанным величинам [2]. Таким образом, точность измерения дальности тем выше, чем больше ОСШ и острее пик сигнальной составляющей выходного отклика. В связи с тем, что эффективная ширина спектра зондирующего сигнала обзорной РЛС жестко фиксирована улучшение точности измерения дальности следует добиваться путем повышения ОСШ.

В связи с этим целью статьи является краткое изложение сущности способа обработки последовательностей флюктуирующих радиоимпульсов для обзорных РЛС с использованием биортогональных вейвлетов в интересах повышения точности измерения дальности целей и исследование его эффективности.

Как известно [3], вейвлетный анализ представляет собой особый тип линейного преобразования сигналов и отображаемых этими сигналами физических данных о процессах и физических свойствах природных сред и объектов. Базис собственных функций, по которому проводится разложение сигналов с использованием вейвлетов, обладает многими специальными свойствами и возможностями. Они позволяют сконцентрировать внимание на тех или иных особенностях анализируемых процессов, которые не могут быть выявлены с помощью традиционных преобразований Фурье и Лапласа [3].

Сущность предлагаемого способа заключается в том, что первоначально отраженный сигнал проходит через квазиоптимальный фильтр одиночного импульса (КОФОИ), на выходе которого вычисляется модуль комплексной огибающей сигнала. Данные операции являются типовыми для существующих измерителей обзорных РЛС. Дальнейшая обработка сигнала отличается от традиционной. Сигналы с выхода детектора поступают на фильтровую обработку по алгоритму прямого вейвлет-преобразования (ВП) [3]. Затем, по найденному вектору коэффициентов осуществляется обратное ВП с подавлением коэффициентов при быстрых (высокочастотных) составляющих вектора. Как правило, сигнал после КОФОИ обладает треугольной формой. Поэтому, в качестве базового при проведении исследований выбран вейвлет bior2.4. После ВП очищенная от шума пачка импульсов пропускается через квазиоптимальный фильтр пачки, где происходит ее некогерентное накопление. При наибольшем значении достаточной статистики, которое соответствует максимуму огибающей пачки радиоимпульсов, происходит измерение дальности.

Физический смысл обработки заключается в следующем. Мощность шума после алгоритма ВП неравномерно распределена между детализирующими и аппроксимирующими коэффициентами, которые представляют собой вейвлет-спектр сигнала. Шумовые компоненты сигнала переносятся детализирующими коэффициентами, а сам полезный сигнал передается с помощью аппроксимирующих коэффициентов. Большая часть мощности (примерно 90%) сосредоточена в первых трех детализирующих коэффициентах, которые переносят 50, 25 и 12,5% мощности шума соответственно. Поэтому, если их удалить или провести пороговую обработку определенных детализирующих коэффициентов, то в результирующем сигнале будем иметь значительно меньшую интенсивность шума. 

Предлагаемый способ обработки заключается в следующем. На этапе предварительной подготовки: анализируется форма огибающей сигнала с выхода КОФОИ, осуществляется выбор типа базового вейвлета, обеспечивающего наилучшее совпадение формы огибающей сигнала с выхода КОФОИ с формой масштабирующей функцией вейвлета. На этапе обработки: выделяются квадратурные составляющие комплексной огибающей принятого антенной РЛС сигнала, в каждой квадратурной составляющей осуществляется преобразование сигнала в цифровую форму, осуществляется квазиоптимальная фильтрация одиночного сигнала, вычисляется модуль комплексной огибающей сигнала на выходе КОФОИ, запоминаются значения модуля комплексной огибающей сигнала на выходе КОФОИ в течение интервала времени равного периоду повторения зондирующих сигналов РЛС, над запомненными значениями сигнала осуществляется фильтровая обработка по алгоритму дискретного ВП, проводится пороговая обработка полученных в результате вейвлет-разложения сигналов, реализуется обработка по алгоритму обратного дискретного ВП, осуществляется некогерентное накопление пачки импульсов, при наибольшем значении достаточной статистики, которое соответствует максимуму огибающей пачки радиоимпульсов, проводится измерение дальности цели.

В ходе исследования с использованием имитационной модели была проведена сравнительная оценка эффективности предложенного способа измерения дальности целей с известными. В качестве показателей эффективности были выбраны традиционные для алгоритмов измерения дальности величины – оценка СКО измеренного параметра в зависимости от среднего отношения сигнал/шум 
[image: image195.wmf]q

. Результаты полученных в ходе статистических экспериментов оценок эффективности представлены на рисунке. Штриховыми линиями показаны оценки эффективности предлагаемого способа оценки дальности цели, а сплошными – известных. 
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Рисунок 1 – Зависимость СКО оценки дальности при использовании адаптивного порога ‘rigrsure’, и оценке уровня шума по детализирующим коэффициентам 
Анализ полученных зависимостей позволяет сделать следующие выводы: предлагаемый способ оценивания дальности в отдельных случаях,  в зависимости от среднего значения ОСШ и параметров ВП, эффективнее известных примерно на 5–50%; полученные результаты моделирования подтверждают утверждение о том, что форма сигнала предназначенного для ВП должна быть согласована с формой масштабирующей или скейлинг-функцией базового вейвлета; наибольший прирост в эффективности наблюдается в диапазоне ОСШ от 12 до 19 дБ, т. е. данный способ обработки целесообразно рекомендовать для осуществления измерений при достаточно низком ОСШ; с повышением ОСШ эффективности предложенного способа измерения и известных становятся примерно равными, что подтверждает адекватность имитационной модели и достоверность полученных результатов; вейвлет-восстановление сигнала происходит с высокой точностью, соответственно радиолокационная информация при этом не теряется, потерь энергии сигнала не происходит.

На рисунке 2 представлена пачка импульсов с шумом после КОФОИ. Пачка сформирована с помощью имитационной модели. На рисунке 2 показана ситуация, когда ОСШ достаточно велико, чтобы можно было наблюдать полезный сигнал на фоне шума приемника. На рисунке 3 показан результат подавления шумовой составляющей в сигнале с использованием предлагаемого способа. При этом уровень разложения ВП принимался равным десяти, а в качестве базового при проведении исследований был выбран биортогональный вейвлет bior2.4.
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Рисунок 2 – Пачка импульсов с выхода КОФОИ до ВП
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Рисунок 3 – Результат очистки от шума пачки импульсов с использованием ВП
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АНАЛИЗ СИГНАЛОВ МАЛОЗАМЕТНЫХ РЛС НА ОСНОВЕ ИХ ЧАСТОТНО-ВРЕМЕННЫХ ПРЕДСТАВЛЕНИЙ

Коротков А.В.

ФГУП НИИ «Вектор»

В настоящее время в средствах пассивного радиоконтроля значительное внимание уделяется обнаружению сигналов малозаметных РЛС (МРЛС). Многие из них являются нестационарными, нелинейными, кратковременными, сверхширокополосными, а также имеют сложную структуру излучения. 

Основными видами внутриимпульсной модуляции, применяемые в МРЛС, являются: частотная модуляция (ЧМ),  частотная и фазовая манипуляция и их комбинации. Наиболее распространенной является  ЧМ с линейно изменяющейся частотой. Для кодирования фазы зондирующего сигнала широко используются коды Баркера, многофазные коды Франка, Р1, Р2, Р3 и Р4, а так же многопозиционные коды Т1, Т2, Т3 и Т4 [3].

Часто для анализа и обработки соответствующих сигналов применение традиционных методов, основанных только на различных модификациях преобразования Фурье, оказывается малоэффективным. Актуальной является разработка новых методов анализа сигналов МРЛС. 

Целью работы является демонстрация возможностей современных методов анализа при обработке сигналов МРЛС.

Для анализа частотно-временной структуры сигналов предложено использовать вейвлет преобразование и преобразование Вигнера [1].

Данные преобразования позволяет получить информацию о том, в какие моменты времени и на каких  частотах сосредоточена энергия, содержащаяся в исследуемом сигнале, а так же измерить некоторые его параметры, такие как ширина спектра, период модуляции, длину кодовой последовательности. Качество оценивания параметров зависит от соотношения сигнал/шум и класса моделирующей функции. 

Показано, что наибольший эффект при проведении частотно-временного анализа сигналов МРЛС достигается при совместном применении как указанных преобразований, так и традиционного динамического преобразования Фурье. При этом

недостатки одних преобразований компенсируются достоинствами других. Такой системный подход реализован в новом синтетическом методе анализа сигналов МРЛС – системном спектральном анализе.

Схема анализа сигналов МРЛС на основе технологии комплексного частотно-временного представления показана на рис. 1. Она включает в себя три этапа.

Этап 1. Перехват и первичная обработка данных. 

Задача перехвата и получения цифровых отсчетов сигналов решается на аппаратном уровне и включает в себя прием, преобразование сигнала на промежуточную частоту и его аналого-цифровое преобразование. 
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Рис. 1. Схема анализа сигналов МРЛС.

Далее происходит подготовка первичных данных к применению предложенного метода анализа. Процесс предобработки включает в себя типовые операции цифровой обработки сигналов: преобразование Гильберта и фильтрацию [2]. На этом этапе может быть выполнена предварительная селекция сигналов и измерение их поимпульсных параметров.

Этап 2. Применение комплексного метода частотно-временных преобразований. 

На данном этапе рассматриваются задачи, решение которых невозможно или представляет сложность при применении классических методов. К этим задачам относятся выделение и классификация скрытых особенностей сигнала.

Явное решение данных задач в пассивных средствах радиоконтроля затруднительно вследствие неопределенности в структуре наблюдаемых сигналов. Решение перечисленных задач предлагается проводить по следующей схеме.

а) Использование методов частотно-временного преобразования принятых сигналов и формирование их признакового описания. 

б) Классификация сигналов по виду внутриимпульсной модуляции - определение принадлежности сигнала к одному из следующих типов: частотно-модулированный, частотно-манипулированный, фазо-модулированный, частотно-фазо-манипулированный.

в) Классификация сигналов по виду модуляции периода повторения импульсов и  определение принадлежности сигнала  к одному из следующих типов: синусоидальный, детерминированый, вобулирующий.

Этап 3. Интерпретация и визуализация. 

Данный этап связан с определением типа (экземпляра) источника излучения, а также визуализацией результатов и предполагает использование методов распознавания образов и средств визуализации, упрощающих понимание полученных результатов оператором.
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