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1. Wprowadzenie
1.1. Aktualno$é tematu

Sygnaty szerokopasmowe i szumopodobne wykorzystywane sg praktycznie w wie-
lu r6znych dziedzinach techniki, a szczegdlnie w radiolokacji. Wazng cecha sygnatow
szumopodobnych i szerokopasmowych jest ich funkcja autokorelacji, ktéra charaktery-
zuje si¢ duzg wartos$cig wspotczynnika okreslajacego stosunek poziomu listka gtowne-
go do maksymalnego listka bocznego. Stosujac filtracje dopasowang w odniesieniu do
tych sygnatéw uzyskuje si¢ ich kompresje, ktorej miarg jest wspotczynnik kompresji
SNR,,, okreslany jako logarytm ilorazu wartosci maksymalne;j listka gtéwnego do war-
tosci maksymalnej listka bocznego wyrazany w dB. Duza kompresja daje mozliwos¢
wykrycia i identyfikacji tego typu sygnatow, szczegdlnie w obecnosci istotnych zakto-
cen. W radiolokacji wykorzystywane jest to do wyznaczenia czasowego odstgpu po-
mi¢dzy sygnatem nadanym a odebranym po odbiciu od obserwowanego obiektu.

W XX wieku kompresja sygnatow szerokopasmowych i szumopodobnych reali-
zowana byla gléwnie w technice analogowej za pomoca przyrzadow wykorzystujacych
akustyczng fale powierzchniowa (AFP). Granice mozliwosci techniki analogowej zosta-
ly juz praktycznie osiggnigte. Technologia ta napotyka na ograniczenia techniczne
zwigzane z uzyskaniem odpowiedniej doktadnos$ci oraz problemy pojawiajace si¢ przy
stosowaniu jej do przetwarzania sygnalow ztozonych.

Ciagly wzrost wymagan w stosunku do rozpoznania radiolokacyjnego powoduje,
iz technika analogowa stosowana do wytwarzania i odbioru sygnalow sondujacych
stacji radiolokacyjnych nie odpowiada w peli parametrom obecnie obowiazujacym.
Analogowe metody generowania i odbioru sygnatow sondujacych sa proste, ale nie sg
odporne na niesankcjonowane rozpoznanie i sztuczne zaklocenia.

Postgp w technologii uktadow scalonych pozwala obecnie na budowg cyfrowych
systeméw radiolokacyjnych o duzej rozdzielczosci pracujgcych jednocze$nie w pa-
smach czestotliwosci zblizonych do pasma systemow analogowych, ktore wykorzysty-
waly technike opartg na akustycznych falach powierzchniowych (linie dyspersyjne
z AFP). Nowoczesne rozwigzania, jakie zapewnia technika cyfrowa umozliwiaja nie
tylko wigksza rozdzielczo$¢, ale rowniez sg bardziej niezawodne i odporne na naturalne
i sztuczne zaktocenia. Ogolng wada systemoéw cyfrowych jest nieco mniejsza od analo-
gowych szybkos$¢ dziatania wynikajaca z konieczno$ci wykonania duzej liczby operacji
matematycznych. Obecne uktady cyfrowe sg coraz szybsze, co pozwala na cyfrowe
przetwarzanie sygnalow radiolokacyjnych w czasie rzeczywistym. Zalety uzywania
krotkich sygnalow LFM w kontekscie ich rozdzielczo$ci, mniejszej wykrywalnosci
i czgstosci sondowania sa oczywiste, ale jak dotychczas cyfrowe metody ich rozpo-
znawania oparte na szybkich splotach nie prowadza do uzyskania granicznej rozdziel-
czosci, kiedy listek gtowny sktada si¢ tylko z jednej probki. Dotychczas nie zostaty
roOwniez wystarczajgco przebadane metody rozpoznawania sekwencji krétkich chirp
sygnatéw w obecnosci zakltdcen.

Ponadto niewystarczajaco zbadano osobliwosci pracy réwnolegltych cyfrowych
filtréw dopasowanych z operacjami nieliniowymi w dziedzinie czasu. Takie filtry po-
zwalaja otrzymac¢ wynik w ciaggu N okresow probkowania, gdzie N — liczba probek
reprezentujacych sygnal, w odroznieniu od filtrow na ,,szybkich splotach”, przeprowa-
dzajacych catkowite przetwarzanie nie mniej niz w ciagu Nlog,N takich okresow.



11

Stad temat pracy dotyczacy zwiekszania rozdzielczoSci rozpoznawania krotkich
sygnalow z liniowa modulacja czestotliwosci jest aktualny.

1.2. Opis dzialania radaru w kontekscie tematu pracy

Podstawowym zjawiskiem fizycznym wykorzystywanym w radiolokacji jest odbi-
janie sie fal elektromagnetycznych od obiektéw, ktére znajdujg si¢ w przeszukiwanej
przestrzeni. Echo pochodzace od wykrywanych badz obserwowanych obiektéw nazy-
wane jest sygnatem uzytecznym. Radar jest urzadzeniem wykorzystujacym skupiong
wigzke promieniowania elektromagnetycznego do lokalizacji obiektow zdolnych do
odbijania fal elektromagnetycznych [36, 66, 74, 79, 80, 143, 145, 146, 152]. Ogolny
schemat blokowy radaru przedstawiono na rysunku 1.1.

NDJ.O

Nadajnik > Odbiornik
A\ 4
Blok
Czasoster > Uktad przetwarzania
zobrazowania sygnatu

Rys. 1.1. Ogolny schemat blokowy radaru

Nadajnik wytwarza impulsy drgan elektromagnetycznych o bardzo wysokiej czg-
stotliwosci i dostatecznie duzej mocy, ktore sa przesytane do anteny za posrednictwem
przetacznika ,,nadawanie — odbior ” (ND/O). W czasie trwania kazdego impulsu na-
dajnika przetacznik ND/O jest ustawiony w pozycji ND, a w pozostatym czasie znaj-
duje si¢ w pozycji O. Antena wypromieniowuje w postaci waskiej wigzki (w ksztalcie
stozka) fali elektromagnetycznej energi¢ impulséw dostarczonych z nadajnika. Potoze-
nie tej wigzki w przestrzeni okresla kierunek, w ktorym jest wysylany impuls, nazwany
ze wzgledu na petlniong role impulsem sondujacym.
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W momencie, gdy impuls sondujacy zostanie wypromieniowany, czasoster rozpo-
czyna pomiar czasu. Impuls sondujacy rozchodzi si¢ promieniowo w kierunku okreslo-
nym przez anten¢ i jezeli natrafi na swojej drodze obiekt odbijajacy fale elektromagne-
tyczne, wowczas wytwarzany jest sygnal uzyteczny (echo) docierajacy po czasie 4t do
anteny radaru, a nastgpnie poprzez przetacznik ND/O kierowany jest do odbiornika.
Droga jaka przebywa impuls, a takze fakt, ze nie cala energia impulsu jest odbijana od
obiektu w kierunku anteny radaru powoduje znaczne jego ostabienie — tym mocniejsze,
im dalej znajduje si¢ obiekt odbijajacy. Sytuacja komplikuje si¢ dodatkowo przy wyste-
powaniu zakldcen. Po wzmocnieniu w odbiorniku sygnatu echa do wystarczajacej war-
tosci jest on poddawany procesowi detekcji.

Niezaleznie od sposobu przetwarzania impulsu echa radarowego, zawsze efektem
koncowym przetwarzania (obrobki) jest pomiar czasu, jaki uplynat od momentu wysta-
nia impulsu sondujacego przez anteng¢ do momentu powrotu jego echa. Na podstawie
tego czasu okreslana jest odlegltos¢ D wykrytego obiektu od radaru:

D =cAt2 (1.1)

gdzie: D — odleglos$¢ obiektu od anteny radaru, ¢ — predkos¢ rozchodzenia sig fali elek-
tromagnetycznej, At — zmierzone opoznienie echa wzgledem momentu wyemitowania
impulsu sondujacego.

Zasieg radaru zalezy miedzy innymi od energii wyemitowanego sygnatu. Do ante-
ny radaru dociera rowniez wiele innych zaklocajacych sygnatow elektromagnetycznych.
Czgs¢ z nich podlega filtracji przestrzennej, polaryzacyjnej i czgstotliwosciowej w ob-
szarze anteny oraz obwodach wejsciowych odbiornika, jednak niektére przenikaja do
uktadu detekcji, dodajac si¢ do sygnalu uzytecznego. W efekcie koncowym pojawiaja
si¢ one na wejsciu uktadu decyzyjnego. Wprawdzie funkcja radaru jest jasno okreslona
(wykrycie 1 lokalizacja obiektu), jednak konkretne stawiane zadania modyfikuja sposob
funkcjonowania roznych radaréw i wymuszajg potrzebe ich specjalizacji. Radary mozna
podzieli¢ na rézne klasy, przyjmujac rézne kryteria podziatu [56, 97, 143]. Utworzone
w wyniku réznych klasyfikacji grupy mogag si¢ wzajemnie przenika¢, a takze mozna
z nich wydziela¢ dalsze podgrupy. Jezeli jako kryterium podziatu przyjmie si¢ funkcje
realizowane przez radar, wowczas wyr6zni¢ mozna dwie podstawowe klasy radarow
o zasadniczo réznym przeznaczeniu i charakterystykach: radary obserwacyjne i $ledza-
ce. Zadaniem radaru obserwacyjnego jest regularne przeszukiwanie pewnej przestrzeni,
wykrywanie wystepujacych w niej obiektow, okreslanie ich wspotrzednych oraz prze-
kazywanie danych do centrum zbioru informacji radiolokacyjnej. W radarach tego typu
najkorzystniej byloby, aby obserwowal on mozliwie najwigksza przestrzen w mozliwie
najkrotszym czasie. Radary obserwacyjne generuja wiazk¢ nadawcza w ksztalcie pte-
twy, tzn. waska w plaszczyznie azymutu (kilka stopni) i szeroka w ptaszczyznie elewa-
cji (kilkadziesiat stopni). Pozwala to na okreslenie azymutu obserwowanego obiektu,
jak réwniez zapewnienie rozroznialno$ci azymutalnej. W antenie odbiorczej radaru
ksztattowany jest wachlarz wigzek, ktory pozwala na okreslenie wysoko$ci obserwowa-
nego obiektu. Radar obserwacyjny okresla zatem trzy wspotrzedne obserwowanych
obiektow, tzn. odleglos¢, azymut i wysokosC. Przestrzen obserwacji radaru wyznaczaja
zwykle trzy parametry: zasigg, putap i maksymalny kat elewacji. W odréznieniu od
radaru obserwacyjnego, radar §ledzacy koncentruje si¢ na jednym obiekcie i utrzymuje
ten obiekt w swojej wigzce antenowe]j przez nadazne ruchy anteny. Istniejg réwniez
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radary z elektronicznie sterowana wiazka badz wigzkami antenowymi pozwalajace
$ledzi¢ jeden lub wigcej obiektow jednoczesnie [14, 53, 59, 88]. Wiazka radaru badz wiazki
sa3 w tym przypadku sterowane za pomoca cyfrowo sterowanych wielobitowych mikrofalo-
wych przesuwnikow fazy. W praktyce stosuje si¢ najczesciej 5- lub 6-bitowe przesuwniki.

Drugim waznym kryterium podziatu sa warunki otoczenia, w jakim pracuje radar
— dotyczy to wptywu celowego przeciwdziatania, ktéore ma utrudni¢ jego dziatanie.
Kryterium to jest jedng z przestanek podziatu na radary cywilne i wojskowe. Radary
cywilne pracujg w obecnos$ci, tzw. ,.clutteru” ziemskiego lub morskiego, w ktorym
wystepuja zarowno echa state od nieruchomych obiektow, jak i odbicia od powierzchni
ziemi lub fal morskich. Radary wojskowe narazone sa na réznego rodzaju zaklocenia,
celowo wywotywane przez przeciwnika stosujacego specjalizowane nadajniki zaktocen
generujgce zarowno szum bialy (o wysokiej mocy), jak rdwniez impulsy mikrofalowe
o duzej amplitudzie.

1.3. Cel i zakres pracy

Celem pracy jest opracowanie nowych efektywnych metod zwigkszania roz-
dzielczosci i niezawodno$ci rozpoznawania krotkich sygnatow chirp o matych BT
w obecnosci szuméw, co wymaga dokonania wyboru parametréw sygnatu i charaktery-
styki impulsowej filtru dopasowanego z jednoczesnym wykorzystaniem réznych okien
wygtadzajacych i operacji nieliniowych na wynikach splotow w dziedzinie czasu, jak
roéwniez opracowanie odpowiednich struktur procesorow specjalizowanych czasu rze-
czywistego dla ich realizacji.

Po to, aby osiagna¢ postawiony cel niezb¢dna byla realizacja nast¢pujacych gtow-
nych zadan:

e  Zaproponowanie efektywnych algorytmow i struktur detekcji waskopasmo-
wych sygnatéw w obecnosci zaklocen, opartych na formatach réznicowych.

e Zbadanie wplywu fazy i czestotliwosci poczatkowej krotkich chirp sygnatow
oraz czestotliwosci probkowania, okien wygladzajacych i charakterystyk im-
pulsowych filtru na kompresj¢ tych sygnatow.

e  Zbadanie wptywu operacji nieliniowych wykonywanych na wynikach filtracji
dopasowanej na rozdzielczo$¢ rozpoznawania krotkich sygnatow chirp oraz
kodowych sekwencji szumopodobnych z nich utworzonych.

e  Zbadanie wptywu charakteru i poziomu szumu na rozpoznawanie krotkich za-
szumionych sygnalow chirp.

e  Zbadanie wplywu zmian czgstotliwosci poczatkowej sygnatu chirp, jego pasma
i trwatosci przy zachowaniu tego samego BT na wybor parametrow pojedyn-
czych sygnatow chirp o matym BT.

e  Opracowanie metody wyboru parametrow sygnalow chirp up i down i przerw
pomigdzy nimi do tworzenia z nich kodowych sekwencji szumopo-
dobnych i rozpoznawania ich z wykorzystaniem analizy korelacyjnej i wid-
mowej.

e Opracowanie modelu probabilistycznego rozpoznawania zaszumionych se-
kwencji kodowych przenoszonych przez sygnaty chirp.

e  Zaproponowanie rownoleglej struktury filtréw dopasowanych do rozpoznawa-
nia krotkich pojedynczych chirp sygnalow o granicznej rozdzielczosci, kiedy



14

potozenie listka glownego sktadajacego si¢ tylko z jednej probki jest lokalizo-
wane w granicach biezacego okresu probkowania.

Zaproponowanie systemu filtrow dopasowanych do wykrywania sygnatow
sondujacych zbudowanych na podstawie sekwencji kodowych przenoszonych
przez sygnaty chirp.

Przeprowadzenie symulacji komputerowych i analiz zaproponowanych metod
obrobki sygnatow na podstawie opracowanych programéw oraz zweryfikowa-
nie zaproponowanych struktur filtréw zorientowanych na uktady FPGA.
Opracowanie i zrealizowanie na FPGA filtru dopasowanego pracujacego w pa-
$mie wysokich czestotliwo$ci na podstawie zaproponowanych algorytmow
kompresji i rozpoznawania w czasie rzeczywistym.
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2. Formowanie i rozpoznawanie sygnaléw sondujacych
2.1. Sygnaly sondujace

Sygnat sondujacy jest ciggiem impulséw ,,wypetnionych” falg elektromagnetyczng
o bardzo wysokiej czestotliwosci.
Podstawowym problemem zwigzanym z wykrywaniem i lokalizacja obiektéw za pomo-
cg systemow radarowych jest odpowiedni dobdr sygnaléw sondujgcych. Radar emituje
sygnat opisywany zwykle jako [25, 36, 145]:

x(t) = A(t) -sin[Q -t + o(1)] (2.1)
lub

x(1) = A(t) - 1100 (2.2)

gdzie: Q czgstotliwo$¢ radiowa (RF) fali nosnej, A(?) reprezentuje modulacje¢ amplitu-
dy nosnej RF (w radarach impulsowych jest to zwykle funkcja prostokatna, ktora wia-
cza i wylacza nadawanie sygnatu), ¢(r) okresla jakakolwiek modulacje fazy lub czgsto-

tliwosci nos$nej (moze by¢ zerem, stata niezerowa lub funkcja), kreska nad x(¢) ozna-

cza, ze sygnat zawiera falg nos$ng, tzn. jeszcze nie zostat zdemodulowany.
Po demodulacji sygnat ma postac:

x(t) = A(t)- e’ (2.3)

i opisuje on modulacj¢ amplitudy, fazy lub cze¢stotliwosci dla nosnej RF.

Wsrod sygnalow radarowych mozna wyrdzni¢ trzy podstawowe grupy - sygnaly
proste, sygnaty z kompresjg impulsu oraz koherentne ciagi impulséw, w ktorych sygnat
sktada si¢ z ciggu impulséw prostych lub sygnaléw z kompresja [7, 22, 25, 27, 36, 38,
98, 152].

W radarze impulsowym czasoster generuje powtarzajace si¢ okresowo z odstepem
T, impulsy sondujace, ktére modulujg sygnat sinusoidalny o czestotliwosci f; (rzedu
kilkudziesigciu MHz) z wysoko stabilnego generatora odniesienia. Po to, aby wyelimi-
nowa¢ niejednoznaczno$¢ okreslenia czestotliwosci odbieranych sygnatow, ktora jest
zwigzana z okresowoscig powtarzania impulséw sondujacych, czgsto stosuje si¢ tzw.
,»przemienno$¢ sondowania”. Odstep 7,(m) miedzy kolejnymi impulsami zalezy od
numeru sondowania # 1 jest cyklicznie zmieniany z impulsu na impuls lub z paczki na
paczke. Impuls fali odniesienia przechodzi nastgpnie przez ukltad poszerzajacy jego
widmo dzieki liniowej modulacji czestotliwosci albo odpowiedniemu kodowaniu im-
pulsu. Sygnat wynikowy podlega przemianie czestotliwosci, w wyniku czego zmodu-
lowany impuls o czgstotliwos$ci nosnej (lezacej w pasmie mikrofalowym — od kilku do
kilkudziesigciu GHz) jest nastgpnie silnie wzmacniany i przez przetacznik N/O przesy-
fany jest do anteny kierunkowej. Jeszcze do niedawna sygnal z nadajnika radaru miat
najczesciej charakter nie koherentny, tzn. fazy poczatkowe kolejnych impulséw byty
przypadkowe. We wspolczesnych radarach stosuje si¢ technike nadawania koherentne-
go, w ktorej fazy poczatkowe kolejnych impulsow sondujacych sg zgodne. Sygnat son-
dujacy mozna opisa¢ czterema parametrami: czg¢stotliwoscia nosnag (f), moca szczy-
towa (P), czasem trwania (r), okresem powtarzania (7},).
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Wszystkie te parametry sa dobierane odpowiednio do zaktadanych charakterystyk
radaru. Czgstotliwo$¢ nosna na jakiej pracuje radar zalezy od jego przeznaczenia, wa-
runkéw jego eksploatacji, dopuszczalnych wymiarow itp. Okres powtarzania (7,) jest
dobierany odpowiednio do wymaganego zasi¢gu radaru i wyznacza, tzw. zasi¢g instru-
mentalny radaru. Moc $rednig sygnalu sondujacego okresla si¢ zaleznoscia:

P, =Pt/T, (2.4)

Z réwnania tego wynika, Ze przy okresie powtarzania impulsu (7,) okreslonym za-
siggiem instrumentalnym, wymagang moc $rednig sygnatu sondujacego mozna osiggnac
poprzez dobranie czasu trwania impulsu (7) i mocy szczytowej (P), tak aby:

P 7= const (2.5)

W doborze tym nie ma jednak pelnej dowolnosci, a przyczyna tego jest inny wazny
parametr radaru zwany rozréznialno$cia odlegtosciows.

Rozpatrzmy dla przyktadu dwie sytuacje, kiedy radar emituje prosty sygnat (radioim-
puls) do wykrycia dwoch obiektow lecacych blisko siebie w jego kierunku. W pierwszym
przypadku, gdy uzyjemy impulsu sondujacego o zbyt dtugim czasie trwania ,,obejmujgcym”
obydwa obiekty, wowczas otrzymamy jedno echo. W drugim przypadku, gdy zastosujemy
impuls sondujacy o odpowiednio krotkim czasie trwania, to odbije si¢ on kolejno od obu
obiektow powodujac wyrazng przerwe pomiedzy echami.

Czas trwania (szeroko$¢) impulsu sondujacego jest miarg rozréznialnosci (roz-

dzielczosci) odleglosciowej radaru. Zatem chcac uzyskaé duza rozdzielczos$¢ odleglo-
$ciowa nalezy stosowac krotkie ( o matym czasie trwania ) impulsy sondujace. Z dru-
giej strony uzycie krotkich impulsow sondujacych wymaga jednoczesnie zwigkszenia
jego mocy szczytowej, aby uzyska¢ zamierzony zasig¢g radaru.
Poniewaz amplituda sygnatu jest ograniczona maksymalng moca wyjsciowa nadajnika,
zwigkszenie zasiegu mozliwe jest jedynie przez wydluzenie czasu trwania emitowanego
sygnatu. Powoduje to jednak pogorszenie zdolnosci rozdzielczej stacji radioloka-
cyjnej. Wade te mozna wyeliminowac przez zastosowanie uktadéw z kompresja sygna-
i[5, 11, 25, 36, 49, 52, 145, 161].

W radarach wykorzystujacych technike kompresji stosuje sie taki sposob kodowa-
nia impulsu (np. impuls z liniowa modulacja czestotliwosci ), aby nastgpnie mozna
bytoby rozkodowaé jego echo poddajac go kompresji. Pozwala to na generowanie
sygnatu o stosunkowo dlugim czasie trwania (kilka — kilkadziesiat mikrosekund). Ode-
brany sygnat echa poddawany jest kompresji, a jego szerokos¢ po kompresji wynosi
okoto kilkadziesiat — kilkaset nanosekund. Dzi¢ki zwigkszeniu czasu trwania emitowa-
nego sygnatu sondujacego, energia wyemitowana przez radar jest duzo wigksza. Umoz-
liwia to znaczne zwigkszenie zasiggu radaru, a zastosowanie kompresji sygnalu nie
powoduje pogorszenia zdolnosci rozdzielczej. Zmianie czasu trwania impulsu wskutek
kompresji towarzyszy odwrotnie proporcjonalna zmiana mocy szczytowej, co wynika
z zasady zachowania energii — impuls przed i po kompresji musi mie¢ t¢ samg energie.

P]‘L']ZPZ‘L'Z (26)

gdzie: P; — moc sygnalu przed kompresja, 7; — czas trwania impulsu sondujacego,
P, — moc sygnatu po kompresji, 7, — czas trwania impulsu po kompresji (szerokosc¢
listka gtéwnego).
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Rozdzielczo$¢ osiggana w systemach radarowych wykorzystujacych sygnaty pro-
ste okreslana jest ze wzoru (2.7), a w systemach wykorzystujacych kompresj¢ impulsu
z zaleznosci (2.8):

R=1tcr, 2.7)
2
1

R =2en 2.8)

Stosunek czasu 7; do 7, nazywa si¢ wspotczynnikiem kompres;ji.
Wsrod obecnie stosowanych sygnatdw sondujacych mozna wyr6zni¢ sygnaly z modulacja
czestotliwosci 1 sygnaty o ztozonej strukturze wewnetrznej [7, 27, 75-77, 80, 87, 98, 145].

2.1.1. Sygnaly waskopasmowe oraz sygnaly o zlozonej strukturze wewnetrznej

Poczatkowo w urzadzeniach radiolokacyjnych uzywano glownie sygnatow pro-
stych (radioimpulsow) opartych na emisji jednej czgstotliwosci, dla ktorych iloczyn
szeroko$ci pasma B i czasu trwania impulsu 7 wynosit w przyblizeniu jeden. Echo
takiego sygnalu pochodzace od poruszajacego si¢ obiektu jest znieksztalcone przez
wystepowanie efektu Dopplera. Zwiekszenie energii sygnatlu uzyskuje si¢ przez wydtu-
zenie czasu jego trwania. Powoduje to, ze sa one tatwe do wykrycia i ewentualnego
celowego zaktocenia, a ponadto pogarsza si¢ automatycznie jeden z parametrow stacji
lokacyjnych, jakim jest rozréznialnos¢ odleglos§ciowa obserwowanych obiektow od
zrodia emitujacego sygnat sondujacy. Fakt ten stat si¢ powodem prowadzenia inten-
sywnych badan majacych na celu skonstruowanie sygnalu charakteryzujacego si¢
zwigkszong odpornoscia na réznego rodzaju zakltocenia oraz zapewniajacego jedno-
czes$nie dobrg rozroéznialno$¢ odlegtosciows stacji radiolokacyjne;j.

Nowoczesne technologie umozliwiaja budowe generatorow sygnatéw sondujacych
zdolnych do wytworzenia w czasie rzeczywistym impulsow o zlozonej strukturze we-
wngetrznej. Zlozone sygnaty sondujace mozna podzieli¢ na:

- sygnaly z manipulacja fazy, nazywane czesto sygnatami z kodowang faza [7, 10, 13,
75,79, 80, 139, 145],

- sygnaty z modulacja czgstotliwosci (liniowa, nieliniowa, schodkows) [6, 25, 36, 43,
62,76,79, 87, 138, 142],

- sygnatly z jednoczesng zmiang amplitudy sygnatu i jego fazy [27, 36, 74, 79, 96].

Zastosowanie ztozonych sygnatow sondujacych w technice radiolokacji pozwala na:

- zwigkszenie potencjatu energetycznego radaru (poprzez generacj¢ sygnatow sondu-
jacych o dlugim czasie trwania, bez koniecznosci zwigkszania czgstotliwosci powta-
rzania liczby sondowan przestrzeni) [36, 79, 145, 152],

- poprawienie rozréznialnosci w odleglosci i w predkosci radialnej [36, 74, 79, 145],

- zwickszenie odpornosci stacji radiolokacyjnej na sygnaty zaktocajace (sygnat son-
dujacy ma szerokie widmo czestotliwosci) [ 36, 79, 86, 150].

Ztozony sygnal sondujacy sktada si¢ z szeregu subimpulsow o jednakowym czasie

trwania. Subimpulsy te mogg miec stalg czestotliwos$¢, lecz rézng faze poczatkowa

(sygnaly z manipulacjg fazy) lub stalg faze poczatkowa, a r6zng czestotliwosé (sygnaty

z modulacja czgstotliwosci).
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W sygnatach o ztozonej strukturze wewngtrznej mozna realizowaé ztozone kodowa-
nie fazowe zapewniajace uzyskanie parametrow odpowiednich do potrzeb, dzigki stoso-
waniu kodu o odpowiedniej dhugosci [7, 10, 36, 75, 79, 80, 95, 96, 98, 145]. Uwzglgdnia-
jac sposob kodowania, sygnaly te mozna podzieli¢ na dwie zasadnicze grupy:

- sygnaty bifazowe: subimpulsy sktadowe ztozone przesunigte sa wzgledem siebie
o kat m,

- sygnaly polifazowe: subimpulsy skladowe sygnatu przesunigte sa wzgledem siebie
o kat 2n/n, gdzie n — jest liczba przesuni¢¢ fazy sygnatu.

Sygnaty bifazowe charakteryzuja si¢ strukturg ztozong z subimpulséw o tej samej
czestotliwosei i dwoma przesunigciami fazowymi o kat n. Sposob kodowania sygnatow
bifazowych dla przyktadowego sygnalu sktadajacego si¢ z pieciu subimpulséw przed-
stawiono na rysunku 2.1

T U |y

przesunigcia fazowe poszczegdlnych subimpulséw sygnatu
Rys. 2.1. Przyktad kodowania sygnatow bifazowych

Modulacja bifazowa umozliwia generowanie ztozonych sygnalow z wewngtrzng manipula-
cja fazy, w ktorej wykorzystuje si¢ roznego rodzaju kody [10, 11, 13, 36, 78-80, 145].

O przydatnosci kodu decyduje charakterystyka sygnatu na wyjsciu filtru dopasowanego.
Do grupy tych kodow zalicza si¢ optymalne kody binarne. Charakteryzujg si¢ one mi-
nimalng amplituda listkow bocznych w sygnale wyjsciowym filtru dopasowanego do
okreslonej dlugosci kodu (liczby subimpulséw sktadowych sygnatu). Wsrod tych ko-
déw istnieje charakterystyczna grupa dziewigciu kodéow o stalym poziomie listkow
bocznych w sygnale po filtrze dopasowanym nazywanych kodami Barkera [36, 90,
145]. Optymalne kody binarne sposrod wszystkich mozliwych kodéw bifazowych dla
zadanej dlugosci sygnatu sa wyszukiwane metoda petnego przegladu sekwencji subim-
pulsow sktadowych i prezentowane w postaci zestawien tabelarycznych.

Sygnaly polifazowe charakteryzuja si¢ wieloma przesuni¢ciami fazowymi po-
szczegblnych subimpulséw sktadowych. Mozliwy kat przesunigcia fazy pomigdzy po-
szczegblnymi sktadowymi subimpulsami sygnatu zalezy od przyjetej liczby przesunie¢
N i wynosi 2nt/N. Przyktadowsa strukturg ztozonego sygnatu polifazowego (o czterech
ustalonych przesunig¢ciach fazy: 0, n/2, =, 31/2) przedstawiono na rysunku 2.2. Se-
kwencja faz subimpulsow tego sygnatu jest nastepujaca: 0, /2, =, 0, w, 0, 37/2.
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Siedmioelementowy syanat polifazowy

Ampliua

Czas

Rys. 2.2. Struktura przyktadowego siedmioelementowego sygnatu polifazowego

W literaturze [10, 11, 13, 36, 145] opisano metody doboru sekwencji faz sygnatu
o strukturze polifazowej umozliwiajace uzyskanie na wyjsciu filtru dopasowanego mak-
symalnego stosunku wartosci amplitudy listka gtéwnego impulsu do amplitudy listkow
bocznych. Jedng z pierwszych opisanych metod doboru (kodowania) sekwencji faz
sygnatu jest metoda oparta na kodowaniu sygnatu za pomocg macierzy Franka [80,
145]. Macierz ta o wymiarach NxN umozliwia konstrukcj¢ sygnatu sondujacego sktada-
jacego si¢ z N’ subimpulséw o mozliwych 27N przesunicciach fazowych. Fazy po-
szczegdlnych subimpulsow sktadowych dla sygnatow kodowanych za pomocg macierzy
Franka w sposob analityczny moga by¢ zapisane ponizszym wzorem:

@y = Ca/N)i-1)— 1) (2.9)

gdzie: j = 1, .., N — grupy fazowe (wiersze w zapisie macierzowym), i = I, ..,
N — numer kolumny w zapisie macierzowym (numer subimpulsu w grupie fazowe;j).

Analiza charakterystyk sygnatow wygenerowanych na podstawie tej macierzy nie jest
w petni zadawalajaca. Wplyw przesunigcia dopplerowskiego na sygnatl otrzymywany na
wyjsciu filtru dopasowanego oraz wrazliwos$¢ na, tzw. zawezenie pasma w obwo-
dach wejsciowych odbiornika sg przyczyna ograniczen w zastosowaniu tak skonstruo-
wanego kodu.

W procesie modyfikowania elementow macierzy Franka zbudowano nowe ciagi
kodowe znane z literatury pod nazwag P — kodow [80]. Sygnaty te sg pochodnymi
wzgledem sygnaldow z schodkowa modulacjg czestotliwosci (kod Franka P1) oraz sy-
gnatow z liniowg modulacja czestotliwosci (P3, P4), z ktérych najbardziej przydatny do
zastosowan w radiolokacji jest kod P4, charakteryzujacy si¢ duza odpornosciag na wptyw
efektu Dopplera. Faza tego sygnatu wyrazona w radianach zmienia si¢ skokowo zgod-
nie z ponizsza zaleznoscia [80]:

] :[ﬂ(i—l)zJ_ﬂ(i_l)’ i=12..,p (2.10)
p
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Kodowane sygnaly z wewnetrzna modulacja czgstotliwosci sktadaja si¢ z N segmen-
tow (subimpulsow) o takim samym czasie trwania o, Czgstotliwosci kolejnych segmen-
tow roznig si¢ o 1/9, (rys. 2.3). Przejscie na kolejng czgstotliwos¢ odbywa z zachowa-
niem fazy — roznica faz poczatkowych w czasie jest stata. Sygnat zlozony jest w tym
przypadku reprezentowany za pomoca zestawu odpowiednio dobranych czgstotliwosci.
Kolejnos¢ ustawienia wartosci tych czestotliwosci jest zdeterminowana przez zalezno$¢
funkcyjna. Tak skonstruowane sygnaty okresla si¢ mianem sygnatéw ze schodkowa mo-
dulacja czgstotliwosci. W dostepnej literaturze [6, 43, 74-78] opisywane sa, oprocz linio-
wej, funkcje nieliniowe ciaggle. Zakres wykorzystania czestotliwosci do aproksymacji
sygnalu nieliniowego jest zalezny od przebiegu funkcji modulujacej. Obecnie nie ma
ograniczen natury technicznej zestawiania ciggu czestotliwosci sktadowych zgodnie
z zadang funkcja. Dlatego tez, z zadanego zestawu posiadanych czestotliwosci, mozna
dowolnie sktada¢ sygnaty sondujgce o wymaganej liczbie elementarnych subimpulséw.
Sposdb syntezy sygnaldw sondujacych z modulacjg czgstotliwosci, zapewniajacych poza-
dany stosunek amplitudy listka gtéwnego do pozostatych listkéw w sygnale otrzymanym
po filtrze dopasowanym opisywany jest w literaturze. Najobszerniej omawiana jest meto-
da tablic (macierzy) Costasa [46, 78], opisujaca sposob sktadania poszczegdlnych subim-
pulsoéw o roznych czgstotliwosciach w jeden sygnat ztozony.
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Rys. 2.3. Aproksymacja sygnatu z liniowa modulacja czgstotliwosci sygnatem ztozonym ze
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Kryterium jakos$ci, za pomocg ktorego oceniany jest sygnat sondujacy, zalezy od
wymagan stawianych urzadzeniu radiolokacyjnemu. Konstruujac sygnat sondujacy
mozna go optymalizowa¢ pod wzgledem takich parametrow, jak:

e rozroznialno$¢ i doktadno§é pomiaréw odlegtosei i predkosci radialne;,
dopuszczalny poziom listkow bocznych,
odporno$¢ na rozpoznanie i zaktocenie,
wymagane pokrycie zakresu czestotliwosci dopplerowskich,
wymagana charakterystyka zasiegowa,

Analizujac powyzsze wymagania trudno jest okresli¢, ktore sygnaty sondujace te
parametry spelniajg. Nalezy bowiem przyjac, ze nie ma rozwigzan idealnych. Majac
okreslone kryterium doboru sygnatu sondujacego, mozna wybraé ten, ktory w konkret-
nych warunkach jest najlepszy.

2.1.2. Sygnaly z modulacja czestotliwosci

Sygnaly z liniowa modulacja czgstotliwosci po raz pierwszy zostaly zapropono-
wane przez Winklera [164]. Charakteryzuja si¢ one duzg odpornoscig na zakldcenia,
réznego rodzaju interferencje oraz efekt Dopplera. W najczgsciej stosowanych imple-
mentacjach liniowa modulacja czgstotliwosci odpowiada sygnatowi kosinusoidalnemu
o czasie trwania 7, w ktérym czestotliwo§¢ chwilowa zmienia si¢ liniowo migdzy cze-
stotliwos$ciami f; oraz f>:

x(t)= Acos[2z(at + £,) t + ¢, ] 0 <t<T (2.11)

gdzie: A — amplituda sygnatu, a = B2T, B = f,— f; — pasmo sygnalu, f; — czestotliwosé

poczatkowa, f; — czestotliwo$¢ koncowa, T — czas trwania sygnalu, ¢ — faza poczat-
kowa.

Czestotliwos¢ chwilowa sygnatu LFM wynosi:
1) =f; + at dla t>0 (2.12)
Wartos¢ chwilows fazy sygnatu LFM okresla zalezno$¢:
o0) =2m(at +f)t + 9o dla t>0 (2.13)

Na rysunku 2.4 przedstawiono przyktadowe sygnaty z liniowa modulacja cze¢stotliwo-
$ci.



22

©
Na2

o
NI

05

Amplituda A
=]

05

Czestotiwosc chwilowa fity [MHz]

‘ ’ ‘ ‘ 0 02 04 06 08 1
0 02 0.4 0.6 08 1 )
Czas znormalizowany T Czas znomalizowany YT

g}
~

o
=

o

IS

05

w

[N

-0.5

Amplituda A
o
Czestotliwosc chwilowa f(t) [MHz]

2

02 04 06 08 1 02 04 06 08 1
Czas znormalizowany T Czas znormalizowany 4T
Rys. 2.4. Sygnaly z liniowa modulacjg czgstotliwosci: a) sygnat up-chirp, b) zalezno$é¢ czestotli-
wosci chwilowej dla sygnatu up-chirp w funkcji czasu, ¢) sygnat down-chirp, d) zalez-
nos¢ czestotliwosci chwilowej dla sygnatu down-chirp w funkcji czasu

Modulacja czgstotliwosci moze odbywac si¢ zgodnie z charakterystyka liniowa
(sygnaty chirp, sygnaty LFM) [25, 36, 79], odcinkowo liniowa [40, 158, 159] (rys. 2.5)
oraz nieliniowg [25, 79, 142, 145].
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Rys. 2.5. Zmiany czgstotliwosci chwilowej dla sygnatu z odcinkowo liniowa modulacja
czestotliwosci
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Szeroko$¢ widma tych sygnatdéw jest odwrotnie proporcjonalna do czasu trwania im-
pulsu po kompresji i wprost proporcjonalna do jego amplitudy. Czgsto modulacja ta jest
uzywana w polaczeniu z binarng sygnalizacja jako modulacja podstawowa. Transmito-
wanej logicznej jedynce przyporzadkowany jest, tzw. up-chirp, w ktorym czgstotliwose
ro$nie w funkcji czasu, a logicznemu zeru przyporzadkowuje si¢, tzw. down-chirp,
w ktérym czgstotliwos¢ maleje w funkcji czasu [151].

Charakterystyke amplitudowo-czgstotliwosciowg sygnalu z liniowa modulacja
czestotliwosci S(w) wyznaczy¢ mozna, obliczajac bezposrednio transformatg Fouriera
w ksztalcie zespolonym [25, 36, 145]:

S(a)): TJ/‘Qcos(a)o + ytz/z)exp(— ja)t)dt =
1 T/2 o 1 T/2
=— jexp{j[(a)o —w)t+/1t2/2]}dt+f Jexp{—j[(wo +a))t+/1t2/2]}dt (2.14)
277‘/2 277‘/2

gdzie: u=B/T, wp=2nfy, fo=(f>—f1)/2 — czgstotliwos¢ srodkowa, —T7/2 <t< T/2.

Druga z catek wystepujacych w powyzszym wzorze opisuje sktadowag widma dla ujem-
nych czestotliwosci. W przypadku, gdy stosunek czestotliwosci srodkowej do szeroko-
$ci pasma jest odpowiednio duzy, catke t¢ mozna pominaé. Poniewaz warunek ten jest
w praktyce spelniony po dokonaniu odpowiednich przeksztalcen, wzor ten mozna
przedstawi¢ w postaci:

S(w)zlexp{_j(w—%)z} sz exp{jg(t_w—%ﬂdt (2.15)

; 2 |5, H

Po dokonaniu podstawienia

\/Z[;—”‘%]:\/;x oraz  dt=.n/pdt (2.16)
Y7,
S(a))—l Z exp| - (o-a) )]Zex LS (2.17)
"Nz p|—J 2w |} p| J 2
gdzie:
T T
%-k(a)—a)o) L—(a)—a)o)
X, = oraz Xzzzi (2.18)
Vu Vi
Ostatecznie:
1 (0-a ) . .
S(a)):z\/”exp|:—](ww0):|[C(X1)+]S(X1)+C(X2)+js(X2)] 2.19)
H 2u
gdzie:
X 2 Y N
cx)=] cos%dy oraz S(X)= J.sinﬂy? dy (2.20)
0 0

sg catkami Fresnela.
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Calki te mozna rozpisac na szeregi funkcji Bessela:
C)=J12(px2/2) + J52(px2/2) + Jg2(px2/2)+ .. @21)

S(0)=J3,5(px2/2) + J7/0(px2/2) + J 1 1 ;p(px2/2)+ ... (2.22)

Funkcje Bessela wystgpujace w tym szeregu sa funkcjami pierwszego rodzaju rz¢du
potéwkowego. Funkcje J; /»(z) i J3/5(z) opisane s3 wzorami:

Jl/z(z):\/jsir;(;Z) (223)

Jy(2)= \E{—CO}S) + S:‘\/(?} (2.24)

Pozostate funkcje mozna wyznaczy¢ stosujgc wzor rekurencyjny:

zn/z'Jn(z):‘]nﬂ(z)-‘r']nfl(z) (225)
Poniewaz dla odpowiednio duzych argumentow (x>3.2), szeregi te staja si¢ rozbiezne,
nawet w przypadku zastosowania liczb najwyzszej precyzji. Dlatego tez dla x>3.2 moz-
na zastosowac przyblizony wzor na catki Fresnela dla duzych argumentow:

C(x)=1/2+1/(m)-sin(x* /2) (2.26)
S(x)=1/2=1/(zx)- cos(x* /2) 2.27)

Przyktadowe charakterystyki czestotliwosciowe sygnatu o czgstotliwosci srodkowej
fo =70 MHz, pasmie B = 5 MHz i czasach trwania 7 rownych 2, 4, 6, 10, 20 1 30 ps, przed-
stawiono na rysunku 2.6. Charakterystyki te wyznaczono na podstawie zaleznosci teore-
tycznych przedstawionych powyze;j.

Najpowazniejsza wada sygnatu z liniowg modulacja czestotliwosci sg duze nie-
roOwnomierno$ci charakterystyki amplitudowej, zwane nierownomiernosciami Fresnela
wyraznie widoczne na rysunku 2.6. Nieréwnomiernosci te zalezg od warto$ci wspot-
czynnika BT — im wigksze BT, tym mniejsze nierOwnomiernosci.
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Rys. 2.6. Widmo amplitudowe sygnatu z liniowa modulacjg czestotliwosci dla przyktadowych
sygnatow chirp o BT: a) 10, b) 20, c¢) 30, d) 50, e) 100, f) 150 [40]

2.1.2.1. Generacja sygnaléw chirp o zadanych parametrach

Najpopularniejszymi metodami cyfrowej generacji dowolnych sygnatow,
a w szczeg6lnosci sygnaldw radiolokacyjnych [30], znanymi juz od wczesnych lat sie-
demdziesigtych ub. wieku sa:
o AWG — Arbitrary Waveform Generation (generacja sygnatow o dowolnym
ksztalcie).
o DDS — Digital Direct Synthesis (bezposrednia generacja cyfrowa).
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Postgp w technologii uktadéw scalonych w ostatnim trzydziestoleciu umozliwit ich
dalszy rozwdj. Wykorzystywane sa wszedzie tam, gdzie konieczna jest szybka i ptynna
zmiana czgstotliwosci. Generatory sygnatow wykorzystujace AWG i DDS uzywaja
uktadoéw cyfrowych, pamigci 1 przetwornikow DAC do uzyskania pozadanego analogo-
wego sygnatu wyjSciowego. Poniewaz metody te sa prawie catkowicie cyfrowe, moz-
liwa jest precyzyjna kontrola iregulacja amplitudy, czgstotliwosci i fazy w kazdym
punkcie generowanego przebiegu.

W metodzie AWG (rys. 2.7) ksztalt sygnatu wyjsciowego jest zdefiniowany przez
sekwencje wartosci cyfrowych zatadowanych do bardzo szybkiej pamigci przebiegu.
Kolejne komdrki pamigci zawierajg warto$¢ proporcjonalng do amplitudy generowane-
go przebiegu w kolejnym punkcie. Bardzo precyzyjny programowalny zegar taktujacy
podawany jest na wejscie licznika adresujacego pamigc, ktorej zawartos¢ jest podawa-
na na przetwornik cyfrowo-analogowy (DAC). Na wyjsciu przetwornika pojawia si¢
analogowa warto$¢ bedaca odpowiednikiem opisu cyfrowego. Dodatkowo na wyjsciu
przetwornika DAC znajduje si¢ filtr dolnoprzepustowy w celu odfiltrowania wyzszych
czgstotliwoscei 1 wygladzenia przebiegu [156]. W ten sposdb mozna wygenerowac prze-
biegi o bardzo ztozonym ksztalcie, jak i sygnaty z liniowa modulacjg czestotliwosci.

Programator
probek sygnatu

¢ W

Programowalny Ly Akumulator fazy L»| rRaMm | DAC [ Filtr dolnoprzepustowy >
zegar taktujgcy (licznik) i wygtadzajacy

Rys. 2.7. Schemat blokowy cyfrowego generatora AWG

Budowa i zasada dziatania cyfrowego generatora wykorzystujacego metod¢ DDS
jest bardzo podobna do AWG z tym jednak, ze warto$¢ kolejnej probki nie znajduje si¢
w pamigci, lecz jest ona na biezaco obliczana. Wprawdzie istnieje wiele odmian budo-
wy generatoroOw wykorzystujacych metode DDS (rys. 2.8), jednak we wszystkich moga
by¢ wyrdznione trzy gtowne, aktywne sktadniki: akumulator fazy, urzadzenie mapujace
i przetwornik analogowo-cyfrowy.

Sercem generatora jest akumulator fazy, ktorego warto$¢ jest aktualizowana
w kazdym cyklu zegarowym. W chwili uaktualnienia warto$¢ cyfrowa M podana na
wejsciu akumulatora jest dodawana do wartosci przechowywanej w rejestrze akumula-
tora. Jesli zatozy si¢, ze na wejscie podana zostala wartos¢ 00...01 oraz poczatkowa
warto$¢ akumulatora wynosi 00...00, wowczas akumulator begdzie zwickszany o 00...01
w kazdym cyklu zegarowym. Jezeli liczba bitow akumulatora wynosi 32, to potrzeba
2% cykli zegarowych, zanim akumulator ponownie osiagnie warto$¢ poczatkowa
00...00. Zmieniajac warto§¢ podawang na wejsciu, zmieniamy liczbg cykli zegara, po
ktérych akumulator przepehi sie. Ten cyfrowy modut nazywa si¢ numerycznie kontro-
lowanym oscylatorem NCO (Numerically Controlled Oscillator).

Zaokraglone do najstarszych bitdéw wyjscie akumulatora fazy podawane jest jako adres
pamieci (lookup table), w ktorej znajduja si¢ probki jednego okresu generowanego
przebiegu (sinus, cosinus lub inny przebieg okresowy). Za pomocg tej pamigci dokony-
wane jest nieliniowe przeksztatcenie ot — sin(a¥). Kazdemu adresowi w pamigci od-
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powiada punkt przebiegu o fazie od 0° do 360°. Warto$¢ pamigci spod danego adresu
jest cyfrowa amplitudg przebiegu w tym punkcie. Dla funkcji sinus lub cosinus wystar-
czaja dane o przebiegu od 0° do 90°, poniewaz za pomoca najstarszych dwoch bitow
pozostate warto$ci moga by¢ w tatwy sposob obliczone. Dzigki pamigei przebiegu in-
formacja o fazie sygnatu z akumulatora fazy jest zamieniana na cyfrowa amplitude,
ktéra z kolei steruje przetwornikiem DAC.

Zegar f,

Szybkosé
Zmian cz. k bit N bit

M \ 4 y \ 4 W
Yy
\ \

> Akumulator Tablica Przetwornik > Filtr >
Fazy przebiegu DAC wygtladzajacy

A 4

Y

n bit

n bit

Faza
poczatkowa

Rys. 2.8. Schemat blokowy cyfrowego generatora DDS

Dla n-bitowego akumulatora fazy (w wigkszosci uktadow DDS n jest od 24 do 32)
mozliwych jest 2" stanow fazy. Cyfrowe stowo przyrostu fazy M jest wartoscia o jaka
zwigksza si¢ akumulator fazy w kazdym cyklu zegarowym. Jesli czgstotliwos$¢ zegara
oznaczy si¢ jako f., wowczas czestotliwos$¢ sygnatu sinusoidalnego na wyjsciu jest
rowna [156]:

M-f (2.28)
2”

f, =

Formuta (2.28) nazywana jest rownaniem DDS’u (DDS tuning equation). Roz-
dzielczo$¢ czgstotliwo$ci tego generatora wynosi f,/2". Dla n = 32 rozdzielczo$¢ jest
wigksza niz jedna czteromiliardowa czgstotliwosci zegarowej. Jednak nie wszystkie bity
wychodzace z akumulatora fazy sa wykorzystywane jako adresujace pamig¢ przebiegu,
najczgsciej wykorzystywanych jest tylko od 13 do 15 najbardziej znaczacych. Zaokra-
glenie to zmniejsza rozmiar pamigci przebiegu i nie ma wptywu na rozdzielczo$¢ uzy-
skiwanej czestotliwosci. Zaokraglenie fazy dodaje do sygnatu wyjsciowego tylko ak-
ceptowalne male znieksztalcenie fazy. Zamiana adresu z akumulatora fazy najczesciej
uzyskiwana jest poprzez stablicowang funkcje umieszczong w pamigci ROM/RAM
[35]. Po to, aby osiagna¢ odpowiednig szeroko$¢ pasma sygnalu wyjsciowego, nalezy
uzywaé bardzo szybkiej pamigci. Innym podejsciem jest wykorzystanie wiasciwosci
monotonicznosci funkcji sinus do kompresji pamieci. Wymaga to jednak uzycia proce-
sora DSP, co zmniejsza pami¢¢ w stosunku 50:1 [35]. Najczesciej do generowania
sygnatow uzywanych w radiolokacji uzywa si¢ generatora wykorzystujacego metode
AWG, poniewaz mozliwe jest praktycznie uzyskanie dowolnego przebiegu. Zastoso-
wanie takiego uktadu umozliwia skompensowanie niektoérych czynnikéw powodujacych
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pogorszenie parametrow sygnatu odebranego, np. znieksztalcenn wprowadzanych przez
urzadzenia wspotpracujace typu: przemienniki czestotliwosci, wzmacniacze, uktady
formowania impulsu, filtry itp. Mozliwe jest roOwniez wykorzystanie drugiej z opisa-
nych technik do generacji sygnatow uzywanych w radiolokacji, np. sygnatu z liniowa
modulacja czg¢stotliwosci [48] lub odcinkowo liniowa modulacja czgstotliwosci.

2.1.3. Sygnaly zaklocajace w systemach radarowych

W odbiorniku radaru dokonywana jest detekcja sygnatu uzytecznego na tle szu-
méw odbiornika (szum cieplny), szumu zaghluszajacego oraz szumu powstatego od
bliskich obiektéw. Szumy zaghuszajace oraz szumy powstajace od bliskich obiektow
nazywane sg czgsto zaktoceniami. Moc szumu cieplnego zalezy w gldwnej mierze od
pasma uktadu odbiorczego. Szum cieplny jest podstawowym typem zaklocenia, ktorego
nie mozna uniknag.

Zaktocenia (clutter) zostaly zdefiniowane jako promieniowanie elektromagne-
tyczne trafiajace do anteny, a pochodzace z innych zrdédet niz odbicia impulséw sondu-
jacych od obiektow uzytecznych [8, 24, 55-58, 68, 97]. Definicja zaklocen zalezy zatem
istotnie od przeznaczenia stacji radiolokacyjnej, Przyktadowo w radarze meteorolo-
gicznym odbicia od kropli deszczu sg sygnatem uzytecznym, a dla typowego radaru
obserwacyjnego do wykrywania samolotow stanowig zakldcenia. Najczesciej zaktoce-
nia sg przedstawione z perspektywy radaru obserwacyjnego [56].

Zakldcenia radiolokacyjne mozna podzieli¢ na naturalne i celowe. Pierwsze dziela
si¢ z kolei na pasywne (bierne) i aktywne (czynne). Zaktocenia bierne powstajg w wy-
niku odbi¢ sygnatu sondujacego od naturalnych elementéow odbijajacych, takich jak:
powierzchnia ziemi, krople deszczu, lasy, wysoka zabudowa, turbulencje powietrza
i inne naturalne przeszkody pojawiajace si¢ na drodze sygnatu. Zaktocenia czynne defi-
niuje si¢ jako odbierane przez anten¢ promieniowanie elektromagnetyczne, ktore nie
pochodzi z odbicia sondujgcego radaru. Mozna je nastgpnie podzieli¢ ze wzgledu na
czas trwania na, zaktocenia czynne impulsowe (np. spowodowane przez wyladowania
elektryczne, sygnaty innych radaréw impulsowych) oraz zaktocenia czynne permanent-
ne (np. promieniowanie elektromagnetyczne stonca, sygnaly nadajnikéw radiowych
i telewizyjnych, telefonia komérkowa). Z zaktdéceniami celowymi mamy do czynienia
w odniesieniu do radarow wojskowych w ramach tzw. walki elektronicznej. Zaktocenia
celowe moga mie¢ rowniez charakter bierny (np. odbicia od rozrzucanych folii, metali-
zowanych wiokien, sztucznie zjonizowanej atmosfery, sztucznych celow) lub aktywny.
W przypadku generowania celowych zaktocen aktywnych wazne jest ukrycie celu namie-
rzanego w szumie poprzez zwigkszenie energii zakltocajacej, a przez to rowniez progu
alarmowego. Innym sposobem jest wygenerowanie wielkiej iloci obrazow celu. Powo-
duje to przecigzenie uktadéw Sledzenia i spadek skuteczno$ci rozpoznawania celu wia-
sciwego. Istnieje szeroka literatura dotyczaca probabilistycznego modelowania zaklocen
utrudniajacych odbidr echa sygnatu sondujacego [16, 24, 51, 55-57, 68, 86, 97].

W niniejszej pracy autor dla potrzeb symulacyjnego badania sygnatow sonduja-
cych uzyt sygnatow szumowych, ktére najczesciej dodajg sie do sygnatu sondujacego
(mieszanka addytywna). W tym celu najczesciej korzysta sie z szumdéw o charakterze
gaussowskim (AWGN — Additive White Gaussian Noise), dla ktoérych rozktad prawdo-
podobienstwa ma charakter gaussowski (rysunek 2.9a) [170]. Trudniejszym do poko-
nania, w kontekécie rozpoznawania zaszumionych sygnatow jest szum dolnopasmowy
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[170] (czasami nazywany kolorowym). Formalnie szum ten tworzy si¢ on z ograniczo-
nego od gory szumu biatego:

()= Azg: sin(27ft + @, (1)) (2.29)

gdzie:
fi — czestotliwo$¢ i-tej skladowej zawierajacej si¢ w przedziale [0, £ ],
A — amplituda kazdej sktadowej,
@(t) — losowa faza i-tej sktadowe;.

W zwiazku z tym, ze szum dolnopasmowy jest sformowany ze sktadowych harmonicz-
nych o jednakowych amplitudach, z twierdzenia Parsevala wynika, Ze estymator jego

widma mocy é( f) ma charakter prostokatny (rysunek 2.9¢)). Poniewaz kazda skita-

dowa szumu ma losowa fazg, zatem korelacja pomigdzy skladowymi jest nieduza
i zanika wraz ze wzrostem liczby sktadowych. Dlatego funkcja korelacji ma ksztalt
bliski do funkcji 0 Diraca (rys. 2.9d))

Wtedy moc takiego szumu jest:

AZ
‘//é = g7 (2.30)
Jego estymator funkcji korelacji:
A 1 N-m-1
Kxx m)=—— )i‘,fcr m (231)
(m) Nm Z:(; v
N
Estymator widma mocy G, (f) ma charakter prostokatny przedstawiony na rysunku
2.9c¢).
Stopien zaszumienia, mierzony za pomoca SNR , oblicza si¢ jako:
2 2 2
SNR =10log = =1010g 2~ [dB] (2.32)
v g4
gdzie moc sygnatu:
1 N-1
wl=—>x (2.33)
N r=0

Warto zauwazy¢, ze szum dolnopasmowy w dziedzinie czasu ma rozktad gaus-
sowski, natomiast w dziedzinie czgstotliwos$ci rozktad réwnomierny (rys. 2.9b)).
Wazng cechg tego szumu jest latwos¢ generacji, w szczegdlnosci ze wzgledu na ograni-
czenie jego widma.
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Rys. 2.9. a) rozktad prawdopodobienstwa wartosci szumu gaussowskiego i dolnopasmowego,
b) rozktad prawdopodobienstwa sktadowych widma szumu dolnopasmowego, ¢) widmo
mocy szumu dolnopasmowego, d) funkcja autokorelacji szumu dolnopasmowego

2.2. Detekcja echa sygnalu sondujacego

Detekcja (rozpoznawanie) sygnalow waskopasmowych, jak i szerokopasmowych
(z modulacja czgstotliwosci, sygnatow o ztozonej strukturze) bazuje na analizie korela-
cyjnej (AK), ktora pozwala na otrzymanie duzego wspotczynnika, okre$lajacego stosu-
nek poziomu listka glownego do maksymalnego listka bocznego.

2.2.1. Detekcja zaszumionych sygnalow waskopasmowych na podstawie analizy
korelacyjnej

Wraz z rozwojem technik obliczeniowych analiza korelacyjna (4K) okazata si¢
jednym z najpowszechniej wykorzystywanych narzedzi stuzacych do analizy szeregow
czasowych. Znalazla ona zastosowanie nie tylko, jako narzedzie typowo badawcze, ale
réwniez jako metoda przetwarzania danych w czasie rzeczywistym uzywane w wielu
dziedzinach wiedzy takich jak: telekomunikacja [44, 108, 141], medycyna [149], astro-
nomia [157], a w szczegdlnosci w technologiach lokacyjnych [21] oraz przy rozpozna-
waniu obiektow itd. Dzigki jej wlasciwosci mierzenia stopnia podobienstwa stocha-
stycznego pomi¢dzy dwoma sygnatami, ma szeroki zakres aplikacji w najnowszych
systemach telekomunikacyjnych, wykorzystujacych techniki wielodostgpu z podziatem
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kodowym — CDMA [162]. Do systemow takich naleza: migdzy innymi trzecia, genera-
cja telefonii mobilnej [9], system pozycjonowania GPS [1], systemy radarowe [7, 66,
74, 84, 87, 99, 153]. Wszystkie te systemy uzywaja korelacji zaréwno jako techniki
synchronizacyjnej, jak i detekcyjnej, a poniewaz wymagaja one duzych predkosci prze-
twarzania danych, zatem kluczowym parametrem, jaki musi spetnia¢ uktad korelatora
zastosowanego w tych systemach jest jego zdolno$¢ do pracy w czasie rzeczywistym.

Dodatkowo z uwagi na zwigzek funkcji korelacji z widmem mocy (poprzez prze-
ksztalcenie Wienera-Chinczyna), funkcje korelacji znajdujg zastosowanie wszedzie tam,
gdzie istotng role odgrywa analiza widmowa [ 37, 170].

Stosowanie analizy korelacyjnej w systemach czasu rzeczywistego powoduje, ze ciagle
podejmuje si¢ proby redukcji jej ztozonos$ci obliczeniowe;.

Do najpopularniejszych technik zmniejszajacych ztozono$¢ obliczeniowa operacji wy-
znaczania estymatora funkcji korelacji nalezag metody matobitowych kwantyzacji [26]
oraz metody wykorzystujace twierdzenie Wienera-Chinczyna oraz przetwarzanie FFT
[148, 154]. Wspomniane metody maja jednak swoje wady. Zastosowanie mato bito-
wych kwantyzacji powoduje zmniejszenie doktadnosci otrzymanego estymatora funkcji
korelacji, ktore nalezy kompensowa¢ odpowiednim zwickszeniem dlugosci analizowa-
nego ciggu. Metoda wykorzystujaca transformaty Fouriera jest natomiast nieoptacalna
ze wzgledu na jej duza zlozono$¢ obliczeniows dla niewielkich dlugosci korelowanych
ciggow [154].

Detekcja przesuni¢¢ czasowych pomiedzy sygnatami waskopasmowymi odbywa
si¢ najczesciej przy wykorzystaniu analizy korelacyjnej [129, 130-132, 140]. Celowym
dla takich zadan jest stosowanie metod roznicowych, ktore sg szybkie i jednoczesnie nie
wymagajace duzych zasobow sprzetowych.

W tym konteks$cie mozna uzywa¢ mieszanych formatow reprezentacji sygnatow, kiedy
jeden sygnat jest w formacie PCM podczas gdy inny jest w formacie réznicowym. Po-
zwala to na uzyskanie korzysci w odniesieniu do wyzej wymienionych formatow.

Algorytmem, jaki przyjeto do rozwazan w niniejszej pracy, jest algorytm wyzna-
czania estymatora funkcji korelacji, w ktorym jeden z korelowanych ciggdéw przedsta-
wiony jest za pomocg modulacji réznicowej. Dzigki temu mozliwe jest wyznaczenie
estymatora funkcji korelacji, gtéwnie poprzez mnozenie probek sygnatlu przedstawione-
go w formacie roznicowym. Probki takie maja mniejsze dlugosci stow niz probki
w formacie PCM, w zwigzku z czym prostsza staje si¢ realizacja operacji wzajemnego
mnozenia. Pomimo ze powyzsza metoda znana jest juz od lat 80 ub. wieku to wigkszo$¢
opracowan dotyczy zastosowania modulacji delta [116], natomiast bardzo mato opra-
cowan poswigconych jest zastosowaniu w tym celu wielobitowej modulacji DPCM.
Wprawdzie apogeum prac zwigzanych z tym rodzajem modulacji przypada na lata 70
i 80 [17, 107, 160], jednak nadal powstaja opracowania odkrywajace nowe aspekty
wykorzystania roznicowej 4K zarowno w dziedzinie rozwazan analitycznych, jak
i zastosowan praktycznych [18, 32, 63].

Detekcja przesuni¢¢ czasowych pomigdzy sygnatami waskopasmowymi w warun-
kach duzych zaktécen odbywa si¢ na podstawie analizy korelacyjnej. Efektywno$¢
takiej metody w duzym stopniu zalezy od dtugos$ci analizowanego sygnatlu, a w konse-
kwencji od stopnia jego usrednienia w korelatorze. Metody takie zostaty juz duzo wcze-
$niej wystarczajaco rozwinigte [2, 12, 106, 109]. Sa one jednak mniej skuteczne
w przypadku analizy krotkich sygnalow waskopasmowych, szczegolnie przy ich duzym
zaszumieniu. Wszystkie wyzej wymienione uwagi s3 prawdziwe w odniesieniu do for-
matu PCM-PCM, kiedy analizowane sygnaly sg przedstawione w formacie wielobito-
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wej PCM. Jednym z rozwigzan tej sytuacji jest wykorzystanie formatu znakowej modu-
lacji delta (SignDM) [116].

W pracach [42, 69, 116, 147] przeanalizowano uzycie formatow mieszanych na
podstawie potaczonych réznych rodzajow modulacji delta (DM). Jednym z najpopular-
niejszych rodzajow DM jest modulacja DPCM. Z kolei, w tej modulacji wylania si¢

modulacja MDPCM, w ktorej kroki kwantyzacji sg proporcjonalne do 2k, (gdzie k=0,
2,....). Wykorzystanie MDPCM jak i signDM w analizie korelacyjnej jest jeszcze nie
do konca zbadane.

Analiza korelacyjna komplikuje si¢, kiedy rozpatrywane sg krotkie szeregi czaso-
we. Naleza do nich serie o dlugosci N < 30. Realizacja AK w czasie rzeczywistym
w formacie PCM wymaga duzej liczby dzialan matematycznych operujacych na dhugich
stowach. Uzywanie AK w formacie PCM dla szybkiej analizy nie zapewni zawsze wy-
sokiej rozdzielczosci. Dlatego koniecznym jest poszukiwanie innych efektywnych algo-
rytmow AK.

Z drugiej strony uzyskanie wysokiej rozdzielczosci nie zapewni wykorzystanie
w AK takich ,,ekonomicznych” rodzajow DM, jak: liniowa DM, adaptacyjna DM [42,
115, 147] oraz X-A-modulacja [69]. Wykorzystanie MDPCM i SignDM w AK umozli-
wia osiggnigcie wysokiej szybko$ci dzialania, rozdzielczosci oraz ,,ekonomicznosci”
struktury.

Zapiszmy wyrazenie na estymator funkcji korelacji (FK) w formacie PCM-PCM
dla m-tego przesunigcia w czasie:

N-m
Ry =5 315 @34
1
Ry om = e Dk @39)
gdzie:
m=0,P, —m=—P1,
P — liczba przesuni¢¢ powigzana z interwatem korelacji,
X,,y, — scentrowane warto$ci i-tych elementdw probek odpowiednich sy-
gnalow,
N — liczba probek sygnatu, N = ENT(O'T,), 1/T; = f,,
o — czas trwania analizowanego sygnatu,
1 — czgstotliwos¢ probkowania.

Ponizej przedstawiono te zaleznosci w formie rekurencyjnej, umozliwiajacej za-
stosowanie modulacji réznicowej. Dowolng zmienng dyskretng {z;} mozna przedstawic¢
opierajac si¢ na wzrastajacych réznicach {VZ,-} W postaci:

z,=z,,+Vz, =z, + ZVZ" (2.36)

r=1

gdzie: Vz, =z -z, |
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W pracach [115, 116] udowodniono, ze majac obliczony estymator FK dla m = 0,
mozna rekurencyjnie obliczy¢ estymatory FK dla pozostatych m zaleznosci.
Dla przesunig¢¢ dodatnich:

L(my=K_ (m=1)+VK  (m) (2.37)
Dla przesuni¢¢ ujemnych:
K, (-m)=K, (-m+1)-VK _(-m+1) (2.38)
gdzie:
VK B3 5
M) =— +m -
(M) Nem Z V% N_ 1};})’1{ Kerm-1 2.39)
1 N-1
Vny (=m+1)= Z VX1 — Zykxk—m (2.40)
+1k =m-1 _m =

Jezeli jeden z sygnatéw {x;} Iub {y;} zostanie przedstawiony w formie r6znicowej, to
po odpowiednich przeksztatceniach mozna uzyskaé finalne wzory rekurencyjne [115]:

kxy(m)_ N_ {(N m+1)K (m=D=x%, 3, — zxkvyk m+l:| (2.41)
k=m
n 1 n N-1
ny(—m):{(N—m+1)1<0,(—m+1)— Vo —Zkaxm} (242)
N —m ’ k=m
gdzie:
n 1 N-1
K, (0)= Fz X, 7 (2.43)
k=0

Malo bitowe wersje DM, zamiast roznic sygnatu { Vj} lub { V}} pozwalaja zmniejszy¢
dtugos¢ stow przy mnozeniu.

Uzywajac zmodyfikowanego kodera DPCM, mozna dokona¢ wymiany mnozen na
proste operacje przesunigcia [140]. Takie podejScia wymagaja uzycia krokow kwanto-
wania proporcjonalnych potedze 2, tzn. {1, 2, 4, 8,...}. Dla sygnalu {x;} kodowanego
w formacie MDPCM stowami o dlugosci ¢ mozemy uzy¢ charakterystyk przedstawio-
nych na rysunku 2.10 i zapisa¢ ponizej nastepujgce rownosci:

Vx, =x,—x_ ~e-s; s =sgnVx, -7, (2.44)
=2/; j:{o,...,c—l} (2.45)
gdzie:
& — modut minimalnego kroku kwantowania,

r; — wspotczynnik kwantyzacji zalezny od ksztaltu charakterystyki.
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Rys. 2.10. Charakterystyki dla 3-bitowych koderow: a) klasycznego kodera DPCM, b) kodera
MDPCM uzywajacego zerowych krokow, ¢) koder MDPCM?2 bez kroku zerowego

Podstawiajac do rownania (2.44) zaleznosci (2.41) i (2.42) otrzymano:

- 1 - .. Y
K)}(m) = N m|:(N _m+1)1<xy(m_l)_xm—1y0 —® qu‘ r}c(—iﬁl)'sgnvyk—mﬂ 'Sgnxk:| (2.46)
- k=m

- 1 - o S
R m=—— {(N—mH)KW(ﬂnH) SRV LDY EATA XY . -sgnyk} (247)

k=m
Dla mnozen znakéw uzywa si¢ zaleznosci:
SgNX-sgny = 2(B(") ®BY )— 1;sgnx =B, sgny=B", Be{0,1}  (2.48)

Mnozenie przez liczbe bedaca potega 2 dokonuje si¢ w wyniku prostej operacji przesunigcia.

Charakterystyki koderow 3-bitowych przedstawione zostaly na rysunku 2.10. Na
tle tych charakterystyk cienka linig oznaczone zostaty rowniez charakterystyki wielobi-
towych klasycznych DPCM. Nieregularnosci charakterystyk koderow MDPCM1
1 MDPCM? sa korzystne w przypadku mocno zmiennych sygnatow. MDPCM dysponu-
je nieréwnomiernymi krokami umozliwiajacymi $ledzenie nawet gwattownych zmian
sygnatu wejsciowego, odmiennie od zwyklego kodera DPCM. Na rysunku 2.10c)
przedstawiono charakterystyke kodera MDPCM?2 bez zerowego kroku, co pozwala
uzyska¢ dodatkowy krok kwantowania. Jak pokazaty badania, jest to szczegdlnie ko-
rzystne, poniewaz dla réznicowej AK przecigzenie kodera odgrywa wigkszg role niz
szum kwantowania [129-131].

Do wyznaczenia estymatora K _(m) dla FK w formatach PCM — PCM oraz PCM

— MDPCM dla sygnatu ztozonego, ktory jest sumg sygnalu sinusoidalnego i szumu
bialego uzywano symulacji komputerowych. Widmo szumu jest ograniczane do czgsto-
tliwosci sygnatu sinusoidalnego. Probkowanie sygnatu odbywato si¢ z czg¢stotliwoscia
f;. Czgstotliwos¢ probkowania f; zostata wyznaczona na podstawie wspolczynnika o

a=flf, (2.49)
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Stosunek sygnat szum/szum (SNR) zostal ustalony na poziomie —18 dB. Wyniki badan
byly usrednione na podstawie 100 realizacji sygnatu. Kolejne realizacje szumu byty
tworzone za pomoca generatora liczb losowych. Wyniki AK 8-bitowych probek
w formacie PCM zostaly uzyte do poré6wnania wyznaczonych estymatorow FK. Jako
kryterium poréwnywania otrzymanych estymatoréw FK uzyto bledu sredniokwadrato-
wego wyliczanego z wyrazenia:

o, = (2.50)

A A 2
1 ﬁ K"K, ")
N D(PCM)

i=1 xx
gdzie:
N — liczba estymatorow FK,
7 N

PCM DM
( ),K (DM) _

xx xx

estymatory FK odpowiednio w formacie PCM — PCM oraz
MDPCM — PCM,

DL — wariancja dla formatu PCM.

Liczba przesunie¢ czasowych dla FK zostata ustalona na poziomie do 20% czasu trwa-
nia realizacji sygnatu. Minimalny krok kwantowania & DPCM zréwnano z krokiem
kwantowania &pcy, dla formatu PCM .

Usrednione rezultaty analizy przedstawiono na rysunku 2.11, gdzie wykorzysty-
wane rodzaje modulacji sg zaznaczone w nastgpujacej kolejnosci: MDK13 jest 3-bitowa
charakterystyka MDPCM1, MDK43 3-bitowa charakterystyka MDPCM?2, MDK44 jest
odpowiednikiem 4-bitowe]j charakterystyki MDPCM?2, MDK14 odpowiada 4-bitowej
charakterystyce MDPCM 1, DPCM3 odpowiada 3-bitowej standardowej charakterystyce
DPCM, a DPCM4 jest 4-bitowa standardowa charakterystyka DPCM.

Wyniki zostaly znormalizowane wzgledem minimalnego btedu, ktéry zawiera DPCMA4.

o, /minG, ,pouu)

3
2,8
2,6
24 —&—MDK13
22 —%- MDK43

) —A— MDK44

) —A—-MDK14
1] -6~ DPCM3
16 ~ ©-DPCM4
1,4 e
1,2 Q 5
&/epcu
1 T T p T T T T T

T T T T
1 15 2 25 3 35 4 45 5 55 6 65

T T T T T T
7 75 8 85 9 95 10 10,5

Rys. 2.11. Znormalizowany btad $redniokwadratowy rozkodowanego sygnat DPCM wzglgdem
sygnalu PCM, w stosunku do kroku kwantyzacji £ przy stalej wartosci a=2
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Analizujac wyniki przedstawione na rysunku 2.11 mozna stwierdzi¢, ze uzycie formatu

MDPCM wigkszego niz 3-bitowego nie polepsza dokladnosci obliczen estymatora

funkcji korelacji. Z powyzej zaprezentowanych wykresow wynika:

— 3-bitowy koder MDPCM lepiej reprezentuje sygnal wejsciowy niz 3-bitowy koder
DPCM,

— koder MDPCM? uzyskuje lepsze parametry niz MDPCM1 z uzyciem catego prze-
dziatu krokow kwantowania, szczegdlnie w przypadku duzych wzrostow sygnatu,

— uzycie MDPCM o dhugosci stowa wiekszego niz 3-bitowy nie prowadzi do jakiego-
kolwiek wzrostu doktadnosci FK.

Dlatego w dalszym ciagu 4K jest badana z uzyciem tylko MDPCM?2. Na rysunku 2.12

przedstawione sg niektore rodziny relacji dla §redniokwadratowego btedu funkcji kore-

lacji w stosunku do znormalizowanego kroku kwantowania &/&p, oraz dlugosci N

sekwencji.

Na podstawie wykresow zamieszczonych na rysunku 2.12 mozna stwierdzi¢, ze dla
matych warto$ci o wybor optymalnego kroku kwantyzacji jest krytyczny, poniewaz
nawet mate odchylenie kroku & wzgledem wartosci kroku optymalnego prowadzi do
duzego wzrostu btedu.

Kolejne wnioski otrzymano na podstawie analizy wynikéw pokazanych na rysunkach
2.1312.14. Na rysunku 2.13 przedstawiono relacj¢ miedzy optymalnym krokiem kwan-
tyzacji &,, i wspotczynnikiem o dla sekwencji o dtugosci N = 300. Przyjeto, ze opty-
malny krok kwantowania &,, jest znormalizowana warto$cia £/ &pcyy , dla ktorej blad
o} jest minimalny.
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Rys. 2.12. Blad éredniokwadratowy o, AK przy uzyciu charakterystyki MDPCM2 w zalezno-
$ci znormalizowanego kroku kwantyzacji &/&pq, 1 dlugosci sekwencji N dla:

ayo=1,ba=2 c)a=3,d)a=5
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Rys. 2.13. Relacja migdzy wielkoscia optymalnego kroku kwantowania a wspotczynnikiem o
dla dlugosci sekwencji N =300

Warto$¢ optymalnego kroku kwantowania &,, zmniejsza si¢ zatem wraz ze wzro-
stem wspotczynnika o. Na rysunku 2.14 przedstawiono relacj¢ miedzy funkcja korela-
cji, bledem $redniokwadratowym i dtugo$cia sekwencji N dla réznych wspotczynnikow
a. Zalezno$¢ ta dla wszystkich wspotczynnikow o ma charakter niemal liniowy.
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Rys. 2.14. Srednio kwadratowy blad estymatora funkcji korelacji w zaleznosci od dlugosci
sekwencji N i wspotczynnika o

Inny opracowany przez autora sposob roznicowej AK opiera si¢ na znakowej DM
(signDM) [130]. Jest on efektywny dla krotkich silnie zaszumionych sygnatéw okre-
sowych 1 wykorzystuje nastgpujace procedury:
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1. Czgstotliwosci sygnatdow okresowych beda wyszczegdlnione na bazie dwoch
kolejnych dziatan — okreslenie ACF w formacie SignDM i nastgpnie widma mocy,
2. Przesunigcie czasowe lub fazy migdzy dwoma krétkimi mocno zaszumionymi
sygnalami o tej samej czgstotliwosci bedzie wyznaczane przy uzyciu CCF w
formacie SignDM.

Kod 2-bitowej SignDM {dl.(x)}, vd™ e{—l,O,l} otrzymywany jest w nastgpujacy

sposob:
Lif x,—x,_, > s

d =10, if |x, - x_ < 5™
-Lifx —x,_ < —5W

2.51)

i=LLN
gdzie 5™ >0 — roznicowana strefa dla SignDM, ktora jest zaplanowana a’priori. Odle-
glos¢ r e {a‘a = E} migdzy probkami w formacie PCM okresla porzadek ich roznic,
jak 1 kodu SignDM.
Czgstotliwos¢ probkowania dla SignDM jest rowna czgstotliwosci Nyquista i jest

taka sama jak w PCM. Charakterystyke kodera SignDM wedlug wyrazenia (2.51)
przedstawiono na rysunku 2.15.

50 0 VX b =x, —x._,

v

§%)

Rys. 2.15. Charakterystyka kodera Sign DM

Struktura kodera SignDM rzedu s przedstawiona jest na rysunku 2.16. Koder Si-
gnDM sktada si¢ z przetwornika ADC i s identycznych kanatow, z ktorych kazdy ma
opoznienie jednostkowe, uktad odejmujacy i komparator. Wspolny dla wszystkich ka-
nalow przetwornik 4ADC generuje probki w formacie PCM z czgstotliwoseia fiy = 1/Ty.
Czas opdznienia w kazdym kanale jest powigzany z jego rzedem. Uktad odejmujacy
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generuje roznice Vx,.(r) =x, —x,_, ktore sa porownywane w komparatorze z roznicowa
strefa SignDM 8 . Na wyjsciach komparatoréw pojawia si¢ kod SignDM B B™"
Kod reprezentujacy SignDM {di("} w formie binarnej jest tworzony zgodnie z poniz-

szymi zasadami:
d" < B*9B"" {00,011}, d¥=0<00,d" =-1<11,d" =101

gdzie:
B*® — bit znaku,

B — bit moduty,

VB e {0,1} .
PCIA [2l (i)l
i1 B, B
. C (Vai) { 1M }
=ty |4 (=3} PCM i —
o ~ | 5M . iﬁ}
PCM Coppg=2
— ::> -
5l ey
W i
5I3x3
()5 _(Tibe)s
{T-'rXtis:l} {E'l Bi }
SMP— M=~ 1—
— -
gT —
{Xi—s}
5I3x3
Rys. 2.16. Struktura kodera SignDM
Algorytm mnozenia kodu SignDM jest nastepujacy:
did},, =B @B ~1[B A B (252)

Funkcja autokorelacji i funkcja korelacji wzajemnej w formacie SignDM dla r-rzgdu ma
postac:

1 N-m-1 ) )
KO (m)=—— > dd" (2.53)
p N —-m ; k k
1 N-m-1 ~ !
k=0
) 1 N-m-1 N !
Ky em) =5 > didy” (2.55)
k=0
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gdzie: k9 (m), x3)(m), K(-m) — estymatory funkcji korelacji dla przesunigé czaso-
wych m = 0,7P, -m=-P,—1, PT — interwal korelacji. Rezultatem transformacji

Wienera-Chinczyna dla ACF jest estymator gestosci mocy widmowej GS™(k), gdzie
k= 1,_P, co prowadzi do rozpoznawania okreslonego sygnalu okresowego w obecnosci
szumow:

,
GO (k) = Y &) (m) exp(—j— mk) (2.56)
four S P+1

Wynikiem transformacji Wienera — Chinczyna dla CCF jest estymator wzajemnej ge-
stosci mocy widmowe;j :

A u 2
GUP" (kY=Y k) (m) exp(— j ——— mk (2.57)
o (k) m:Z_‘,P W (m)exp( J2P+1 )

Zaproponowana metoda byla sprawdzona z uzyciem 4K na podstawie algorytmow
(2.52), (2.53), (2.54), (2.55) i analizy widmowe]j z uzyciem DFT funkcji ACF w for-
macie PCM i DFT (2.56) oraz dla ACF w formacie SignDM. W tym celu przeprowa-
dzono symulacje komputerowe dla krotkich mocno zaszumianych sygnatow okreso-
wych w formacie PCM 1 SignDM.

Do zaszumienia uzywano szumu dolnopasmowego &(¢) ksztalttowanego z L sinu-
soid na podstawie wyrazenia (2.29).
Do sygnahu sinusoidalnego x(f) = 4 sin(2zLft +¢,) dodano szum sformowany wedtug

(2.29), wowczas stosunek sygnal/szum ma wartosc:

SNR, =10lg(A2/LA*)[dB] (2.58)
Funkcje korelacji w formatach PCM i SignDM byty odpowiednio znormalizowane:

Prey (m) =K (m)/K .(0) (2.59)

Pson (m) = K. (m)/K...(0) (2.60)

Wyniki symulacji komputerowych wykorzystujace proponowane metody zapre-
zentowane sg na rysunku 2.17. Na rysunku 2.17a) przedstawiono zlozenie sygnatu
i szumu x(f)+ ) dla SNR, = —14 dB. Dtugos¢ serii wynosita N = 30, a liczba sktado-
wych szumu wynosita L = 15. Na rysunkach 2.17 b) i ¢) przedstawiony jest znormali-
zowany estymator funkcji autokorelacji ACF p,, (m) w formacie PCM i odpowiednio

Pspur (m) w formacie SignDM. Na rysunkach 2.17d) i e) pokazane sa odpowiednie es-

tymatory widma mocy, ktére sa wyznaczane na podstawie (2.59) i (2.60). Dla tego
przypadku stosunek SNR; ma postaé:

SNR,, =10lg GG-* (2.61)

s./.max

gdzie: G, Gy1 . — estymatory widma mocy gtownego listka i maksymalnego listka
bocznego widma.
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Srednig warto$¢ wynikow eksperymentoéw uzyskano na podstawie 100 réznych realiza-
cji zaszumionego sygnatu [130].

Przedstawiona na rysunku 2.17 AK w 2-bitowym formacie SignDM ma duzo wyz-
sza rozdzielczo$¢ niz AK w wielobitowym formacie PCM, szczegdlnie dla krotkich serii
nie dtuzszych niz N=30. Dodatkowo, transformacja Wienera-Chinczyna zwigksza zdol-
nos¢ rozdzielcza AK uzywana dla rozpoznawania w czasie rzeczywistym krotkich moc-
no zaszumionych sygnatow okresowych.

M EiCasst

| SNR,=14dB !

Rys. 2.17. a) Sygnal zmieszany z szumem x(f)+&(t) przy parametrach N = 30, L = 15, SNR =
=-14 dB, b) znormalizowana funkcja korelacji w formacie PCM, P = 16, ¢) znormali-
zowana funkcja korelacji SignDM, P = 16, d) estymator widma mocy dla formatu
PCM, e) estymator widma mocy dla formatu SignDM

Uzycie MDPCM i SignDM do analizy korelacyjnej pozwala zamieni¢ wielobitowe
operacje arytmetyczne na proste dziatania logiczne. Prowadzi to do istotnego zwicksze-
nia szybkosci analizy korelacyjnej w poréwnaniu z AK opartej na PCM. Dodatkowo
rozpoznawanie okresowych zaszumionych sygnalow realizowane jest w czasie rzeczy-
wistym, a AK w formacie DPCM, co zapewnia lepsza rozdzielczos¢ w poréwnaniu
z formatem PCM.

Format SignDM bezposrednio odzwierciedla charakter zmian sygnatu i opiera si¢
na 2-bitowych kodach. W wiekszosci przypadkow AK w 2-bitowym formacie SignDM
ma podobna lub wyzsza rozdzielczos$¢ niz AK, wykorzystujaca wielobitowy format
PCM, w szczegolnosci dla krotkich serii nie wiekszych niz N = 30. Dodatkowa trans-
formacja Winera-Chinczyna istotnie zwigksza rozdzielczo$¢ metody. Dlatego analiza
korelacyjna z algorytmami w formatach MDPCM i SignDM jest bardzo szybka i do-
ktadna. Odpowiednie struktury korelatorow sa ekonomiczne i tatwe do realizacji w
uktadach o duzej skali integracji. Celowym jest ich uzycie w systemach wykrywania,
identyfikacji i pomiarow waskopasmowych sygnatow sondujacych.
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2.2.2. Detekcja sygnaléw szerokopasmowych

Szczeg6lnym przypadkiem analizy korelacyjnej jest filtracja dopasowana [3, 7, 22,
25, 36, 153, 170], ktora moze by¢ przeprowadzona zardéwno w dziedzinie czasu, jak
i czgstotliwosci. Nazwa jej wywodzi si¢ od dopasowania charakterystyki impulsowej
filtru do sygnatu. Stosujac filtracje dopasowana w odniesieniu do wyzej wymienionych
sygnatow uzyskuje si¢ ich kompresje, ktorej miarg jest wspotczynnik kompresji SNR,,,;
okreslany jako logarytm ilorazu wartosci maksymalnej listka gldwnego do wartoSci
maksymalnej listka bocznego wyrazany w dB.

A
SNR,, = ZOIOng (2.62)

b
gdzie:
A, — warto$¢ listka gtownego,
A, — warto$¢ maksymalnego listka bocznego.

Duza kompresja daje mozliwo$¢ wykrycia i identyfikacji tego typu sygnatow szcze-
golnie w obecnosci istotnych zaklocen.
Filtr dopasowany realizuje splot echa sygnatu sondujacego z charakterystyka impulso-
wa, ktora jest odwroconym w czasie wzorcem sygnatu sondujacego A(%) [3, 36, 85, 105,
153, 170].

Splotem analogowym dwodch funkcji ciagtych x(z) i h(t) jest funkcja y(¢) zdefinio-
wana jako:

+00

y(t) = j x(0)h(t - 1)dr (2.63)

—o0

Odpowiednio dla sygnalow dyskretnych otrzymujemy splot w ksztalcie dyskretnym:

k =+

y(n)= Z x(k)h(n—k) (2.64)

k=—o0

Praktycznie sploty (2.63) i (2.64) wykorzystuje si¢ w skofczonych granicach.

Zdolnos¢ splotu do realizacji filtracji dopasowanej sygnatéw analogowych w dzie-
dzinie czgstotliwos$ci zwigzana jest z jedng z wlasciwosci transformacji Fouriera, pole-
gajaca na tym, ze jesli sygnaly x(), h(f), y(f) zwiazane sg zalezno$cia (2.63), to ich cze-
stotliwo$ciowe, zespolone widma Fouriera X(f), H(f), Y(f) wiaze ponizszy wzor [170]:

Y(f)= X(NH(f) = X(F|H e "] (2.65)
gdzie:

+00

X(f)= [xe*"dt,

—0

H(f) = [hoe ",

|H(f)| 1 <H(f) oznaczaja modut i kat liczby zespolonej H(f).
Wykonujac odwrotng transformate Fouriera na sygnale Y(f) otrzymamy sygnal wyj-
sciowy w dziedzinie czasu. Gdy X(f), H(f) maja ksztalt prostokatny, to ma miejsce na-
stepujaca zalezno$¢:
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T 2 g SINABL) s
y(f)=LX(f)H(f)e ’fc,lf~7£;;0t)e ” (2.66)

Specyfika sygnaléw analogowych jest fakt, ze przy bliskim do prostokatnego
ksztalcie widma sygnatu i ACH filtru, ksztalt sygnalu wyjsciowego w dziedzinie czasu
jest bliski funkcji typu sin(x)/x. W sygnale tym wystepuja listki boczne na poziomie
—13.2 dB w stosunku do listka gtéwnego (rys. 2.18) [36, 38, 161], co w wielu zastoso-
waniach jest zbyt mala wartoscia, poniewaz listki boczne powodowalyby maskowanie
obiektow stabo odbijajacych znajdujacych si¢ w poblizu obiektow silnie odbijajacych.
Szerokos¢ listka glownego w sygnale po kompresji zalezy wytacznie od szerokosci
widma sygnatu i jest odwrotnie proporcjonalna do niego. Jak wynika z danych literatu-
rowych [25, 36, 38], szerokos¢ listka mierzona przy podstawie wynosi 2/B, a na po-
ziomie -4 dB 1/B.

g(t)

13dB

2/B

Rys. 2.18. Sygnal po kompresji w przypadku filtracji dopasowane;j

Poziom listkow bocznych obniza si¢ w wyniku zastosowania odpowiednich funk-
cji wagowych (okien wygtadzajacych) ksztaltujacych widmo amplitudowe sygnatu [36,
38, 66].

Zaleta wykorzystania okien wygladzajacych jest zwickszenie odstepu listka gtdéwnego
od listkow bocznych a wadg poszerzenie listka gtownego w sygnale po kompresji. Po-
nadto wystepuja dodatkowe straty sygnatu wynikajace z odejscia od filtracji dopasowa-
nej, co pogarsza parametry szumowe. W przypadku okna Hamminga szerokos$¢ listka
gléwnego na poziomie —3 dB wynosi 1.31/B [36, 40], a w przypadku filtracji dopaso-
wanej 0.88/B, natomiast straty wynikajace z niedopasowania wynosza 1.34 dB.
Cyfrowa filtracja dopasowana realizowana jest na jeden z dwoch sposobow:

e w dziedzinie czasu,

e wdziedzinie czgstotliwosci.

Przy filtracji cyfrowej sygnat ciagly x(f) jest reprezentowany za pomoca ciggu
probek x(k) pobieranych i kwantowanych w dyskretnych rownoodlegtych chwilach
czasu. Probkowanie takie nazywano rownomiernym, a rdéznic¢ czasowa pomig¢dzy
dwoma kolejnymi probkami okreslamy okresem probkowania 7. Sygnat ciagly dys-
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kretyzowany w czasie, probki ktorego sa kwantowane i kodowane nazywa si¢ sygnatem
cyfrowym. Kazda probka w sygnale przetworzonym na liczb¢ moze mie¢ maksymalny
btad +1/2 LSB (najmniej znaczacy bit) [153, 170].

Jezeli przez ¢, oznaczy si¢ dowolna chwilg czasowa, w ktorej sprobkowano sygnat
x(f), to wowczas zbior probek sygnatu jest rowny:

{x(totkTy) , -0 <k < +oo} (2.67)

Poniewaz okres probkowania jest znany, zatem najcze$ciej stosuje si¢ zapis {x,} do-
myslnie zakladajac, ze indeks » zmienia si¢ od minus do plus nieskonczonosci.

W praktyce probkowanie przeprowadza si¢ poprzez podanie sygnatu ciaglego na wej-
$cie przetwornika analogowo-cyfrowego (4ADC).

Zgodnie z twierdzeniem Kotelnikowa-Shannona sygnat ciagly jest prawidlowo sprob-
kowany, jesli nie zawiera sktadowych o czgstotliwosciach wigkszych niz potowa czg-
stotliwo$ci probkowania (f; = 1/T}), czgstotliwos¢ t¢ nazwano czestotliwoscia Nyquista.
Wspotczynniki charakterystyki impulsowej filtru dopasowanego /R bez okna wygtadza-
jacego definiuje si¢ jako lustrzane odbicie sygnatu wejsciowego.

Jezeli przez {x,}, (gdzie n= I,_N) oznaczy si¢ zbior probek sprobkowanego sygnatu
wejsciowego, to wspolezynniki charakterystyki impulsowej wyznaczamy z wyrazenia:

h =x gdzie n=1LN (2.68)

n N-n >
W celu redukcji oscylacji Gibbs’a, ktdre pojawiaja si¢ w czasie filtracji chirp sygnatow
stosowane s3 okna wygladzajace {wn} . W dziedzinie czasu naktadanie okien na

charekterystyke impulsowa filtru /R odbywa si¢ przez mnozenie wspolczynnikow
wagowych IR przez odpowiadajace wspotczynniki wagowe okna wygladzajacego

{han} [36, 153, 161].
Algorytm ten pokazano ponize;j:
N-1
Y, =D %, hw, (2.69)
m=0
gdzie:
v, — warto$¢ n-tego splotu,

{x,} — zbidr warto$ci probek sygnatu wejsciowego,
{h,} — zbidr wartosci wspotczynnikow charakterystyki impulsowe;j filtru /R,

N - calkowita liczba probek w sygnale wejsciowym,
{w,} - zbiér wspotczynnikéw okna wygtadzajacego.

n

Wyrazenie (2.69) mozna przedstawi¢ w postaci macierzowej [36, 66]:
%, =XH, (2.70)
gdzie: X=[x..x_y.,].

hyw,

h

N1 N1
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Algorytm ten wykorzystuje si¢ przy realizacji procesoréow specjalizowanych, ktore
omowiono w rozdziale 6.

W przypadku okna prostokatnego dla Vn, w, = 1. Liczba wszystkich splotow wynosi
2N-1. Realizujac filtracj¢ dopasowang wedtug algorytmu (2.69) mozna zauwazy¢, ze
otrzymanie jednego splotu wymaga wykonania N mnozen i N-1 sumowan. Poniewaz
czas mnozenia istotnie przewyzsza czas innych operacji to zwykle przy ocenie czaso-
chlonnosci operacji matematycznych bierzemy pod uwage czas mnozenia. W przypad-
ku gdy, filtr dopasowany (MF), ma transwersalng strukture, tzn. zbudowany jest z N
réwnolegltych kanatow, a kazdy z nich zawiera uklad mnozacy oraz wspdlny dla
wszystkich kanatléw sumator, to wyznaczenie jednego splotu jest realizowane w czasie
potrzebnym do wykonania jednego mnozenia, ktory nie przekracza 7,. W procesie
filtracji odpowiedz jest obliczana na biezaco bez oczekiwania na ostatnig probke sygna-
hu, a wigc nie wystgpuje opoznienie o czas gromadzenia probek, ktory wynosi tyle, ile
czas trwania sygnalu sondujacego.

Cyfrowa filtracja dopasowana w dziedzinie czgstotliwosci bazuje na dyskretnych
transformatach Fouriera DFT oraz IDFT, ktore wywodza si¢ z ciaglych przeksztalcen
Fouriera [85, 153, 170]. Transformata DFT jest procedura uzywana do wyznaczania
zawartosci harmonicznych w sygnale (ciagu) dyskretnym. Analogicznie jak dla sygna-
tow analogowych zdolno$¢ splotu dyskretnego do realizacji filtracji dopasowanej
w dziedzinie czgstotliwos$ci zwigzana jest z wlasciwo$cia dyskretnej transformacji Fou-
riera. Jesli sygnaty x, , h, , v, zwiazane s3 zaleznoscig (2.63), wowczas czgstotliwo-
Sciowe zespolone widma Fouriera X(k), H(k), Y(k) okreSla ponizszy wzor [85, 153,
170]:

Y(k)=X(k)H(k) (2.71)
gdzie:

N-1
X(k) — Zx(n)ea/'Zmzk/N ,

n=0
N-1

H(k) — zh(n)eijEnk/N ,
n=0

N — liczba prébek w zdyskretyzowanym sygnale,
k=0,N-1

Odwrotna transformata Fouriera IDFT pozwala otrzymac sygnal dyskretny w dziedzinie
czasu z wyrazenia:

1 N/2 )
L= D Y(ke™ (2.72)
N - (X
Gdy X(k), H(k) maja ksztalt prostokatny, to zachodzi nastgpujaca zaleznosc:

1 N/2

yn — N ZY(k)e_/Zﬂkn/N N

k=—(N/2)+1

sin x
- (2.73)

Strzatka w wyrazeniu (2.73) oznacza, ze wynik przetwarzania ma charakter funk-

. sinx
cji sinc (T ).
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Jezeli szeregi czasowe {x,}, {h,} 1 {y,} maja swoje transformaty DFT réwne odpowiednio
X(k) ,H(k) oraz Y(k), zatem DFT z y, = h, *x, rowna si¢ Y(k)=H(k)e X(k), (gdzie *
oznacza operacje splotu a ® oznacza mnozenie). Analogicznie IDFT z H (k) e X (k) jest
réwna h, *x, .

Realizujac filtracje dopasowana w dziedzinie czestotliwosci wynik filtracji otrzymuje
si¢ po odebraniu catej realizacji sygnatu sondujacego przedstawionego w ksztalcie cy-
frowym (otrzymaniu wszystkich N probek) i wykonaniu nastepnie N log,N operacji
arytmetycznych.

Wybor algorytmu filtracji wptywa wigc bezposrednio na szybkos¢ dziatania ukta-
du oraz wymagania stawiane sprze¢towi potrzebnemu do jego realizacji. Porownujac
liczbg taktow procesora specjalizowanego potrzebna do uzyskania pelnego wyniku
filtracji zauwazono, ze algorytm rownolegtej filtracji w dziedzinie czasu jest log,N
szybszy niz algorytm wykorzystujacy szybkie sploty w dziedzinie czgstotliwosci. Po-
nadto pracujac w dziedzinie czgstotliwosci przetwarzanie moze rozpoczaé si¢ dopiero
po odbiorze catego sygnatu, co wprowadza dodatkowe opdznienie rowne czasowi T'
trwania impulsu.

2.2.2.1. Metody oparte na liniach opdzniajacych z akustyczng fala powierzchniows

Do generacji i kompresji sygnatow z liniowa modulacja czgstotliwosci do niedaw-
wymi [4, 5, 15, 25, 34, 36, 39-41, 60, 61, 80].
W najprostszy sposob zasade dziatania przyrzadow z AFP mozna opisa¢ za pomoca
modelu filtru transwersalnego (rys. 2.19) [34, 36, 60].

t t t, t t

Rys. 2.19. Model filtru transwersalnego

W modelu tym przetwornik migdzypalczasty modelowany jest za pomoca linii
op6zniajacej z odczepami. Opdznienia ¢,...¢, migdzy kolejnymi odczepami odpowiadaja
odlegtosciom miedzy elektrodami przetwornika i umozliwiaja ksztattowanie charakte-
rystyki fazowej, natomiast funkcje wagowe a;...a, odpowiadajace dtugosciom elektrod
stuza do ksztattowania obwiedni odpowiedzi impulsowej linii. Z modelu filtru transwer-
salnego wynika bezposrednia zalezno$¢ pomiedzy ksztattem przetwornika a jego odpo-
wiedzig impulsows.
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Linie dyspersyjne stuza do generacji i kompresji sygnatow zlozonych migdzy in-
nymi sygnatow z liniowa modulacja czgstotliwosci. Linia nadawcza pobudzana przez
generator impulsowy umozliwia wygenerowanie sygnalu o modulacji i czasie trwania
okreslonym jej parametrami, takimi jak: dyspersja 7, pasmo B, czgstotliwos¢ srodkowa
fo. Czas trwania sygnatu zalezy od czasu dyspersji linii, natomiast jego przebieg (rodzaj
zastosowanej modulacji) od geometrii przetwornikow dyspersyjnych lub struktury odbi-
Jajacey.

Zasada dziatania uktadow obrobki sygnatow LFM z wykorzystaniem linii dysper-
syjnych zostata przedstawiona na przyktadzie toru posredniej czestotliwosci stacji ra-
diolokacyjnej z kompresjg sygnatu (rys. 2.20 i 2.21). W tym przypadku mozna tu wy-
r6zni¢ dwa tory: nadawczy i odbiorczy. Dla uproszczenia pomini¢to wzmacniacze,
mieszacze oraz inne uktady nie majace istotnego wptywu na zasade¢ dziatania toru.

ha(t)
Generator ot s(f) A//'
ho(7) ,
t t
Detektor < 0 LDO @

Rys. 2.20. Uproszczony schemat blokowy stacji radiolokacyjnej z kompresjg impulsow (LDN —
— linia dyspersyjna nadawcza, LDO — linia dyspersyjna odbiorcza)

Wydtuzenie czasu trwania sygnatu umozliwia zwigkszenie zasiggu stacji radiolokacyj-
nej. Jednoczes$nie nastgpuje jednak wydluzenie czasu obrobki sygnatu, co ogranicza
szybko$¢ wykrywania obiektu. W zwiazku z tym czas trwania sygnatu musi by¢ odpo-
wiednio dobrany do zasiggu stacji radiolokacyjnej. Najczesciej stosowane sa linie
o czasach dyspersji w zakresie 5+50ps.

Najczesciej stosowanym sygnatem jest sygnat o statej amplitudzie z liniowa modulacja
czestotliwosei. Jest to impuls o czasie trwania 7, w ktérym czgstotliwo$¢ zmienia si¢
liniowo w zakresie fy — B/2 < f< f,+ B/2.

Sygnatl uzyskany na wyjsciu linii dyspersyjnej jest wzmacniany oraz ksztattowany
za pomoca uktadow formowania impulsu. Po przeniesieniu w zakres wysokich czesto-
tliwosci 1 ponownym wzmocnieniu zostaje on wyemitowany. Sygnat odbity od obser-
wowanego obiektu po wzmocnieniu poddawany jest kompresji w linii odbiorczej.

TOR NADAWCZY

o Im MWV

L 111 R

Rys. 2.21. Zasada generacji 1 kompresji sygnatu za pomoca linii dyspersyjnych [36, 40, 61]
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Charakterystyke czestotliwosciowa linii odbiorczej dobiera si¢ w taki sposob, aby

zysk energetyczny w wyniku kompresji byl jak najwigkszy. Warunek ten jest spetniony
w przypadku filtracji dopasowanej, czyli takiej, dla ktorej charakterystyka czgstotliwo-
$ciowa linii odbiorczej w zapisie zespolonym opisana jest funkcja sprz¢zong do charak-
terystyki widmowej sygnalu odbieranego przez t¢ lini¢. Oznacza to, ze odpowiedz im-
pulsowa linii odbiorczej jest taka sama jak, odwrocony w czasie przebieg sygnatu wej-
Sciowego.
Przy zatozeniu, ze linia nadawcza jest pobudzana impulsem &-Diraca, widmo sygnatu
na wyjsciu linii nadawczej jest rowne jej charakterystyce czestotliwosciowej. Ponadto
przy pominigciu wszelkich czynnikéw powodujacych znieksztatcenia sygnatu pomiedzy
linig nadawcza a odbiorcza, sygnat na wejsciu linii odbiorczej jest identyczny, jak sy-
gnal na wyjsciu linii nadawczej. Widmo sygnatu po kompresji mozna wigc opisac za
pomoca wzoru:

H(f) = H\(f)Ho(f) (2.74)

gdzie:
H(f) — widmo sygnalu po kompresji,
H\(f) — charakterystyka czgstotliwosciowa linii nadawczej,
Hy(f) — charakterystyka czgstotliwosciowa linii odbiorcze;j.

W przypadku filtracji dopasowanej wystepuje zaleznosc: Ho(f) = HN*(/).

Stosujac sygnaty z odcinkowo liniowa modulacjg czestotliwosci mozna uzyskac
zwigkszenie kompresji sygnalu w poréwnaniu z kompresjami uzyskiwanymi z sygna-
fami z liniowa modulacja czgstotliwosci. Sygnat taki sktada si¢ z trzech odcinkow:
glownego o czasie trwania 7, oraz dwdch dodatkowych o czasach trwania AT. Zastoso-
wanie dodatkowych odcinkéw o wigkszym nachyleniu umozliwia znaczne zmniejszenie
nierdbwnomiernosci charakterystyki amplitudowej linii nadawczej. Jak podano w pracy
[34, 40] najmniejsze nierbwnomierno$ci charakterystyki amplitudowej wystepuja gdy
warto$ci AT 1 AB wyznaczone s3 za pomocg zaleznos$ci:

AT = 0.86/B (2.75)
AB =0.73B

W poréwnaniu z sygnatami z liniowa modulacja czestotliwosci widoczna jest wyrazna
poprawa poziomu listkdw bocznych sygnatu wyjsciowego zwtlaszcza dla matych warto-
sci BT.
Istnieje szereg czynnikow powodujacych pogorszenie parametréw sygnatu po
kompreSJl Czynniki te mozna podzieli¢ na:
teoretyczne, zwigzane z rodzajem zastosowanych sygnatéw i metoda ich waze-
nia,
— projektowe i wykonawcze, zwigzane z btgdami projektowymi oraz niedoktadno-
$cig wykonania linii dyspersyjnych,
— inne, zwigzane z parametrami uktadow wspoétpracujacych z liniami dyspersyj-
nymi (filtry pasmowe, uktady dopasowujace, uklady formowania impulsu itd.).
Czynniki te powoduja pogorszenie takich parametréw sygnatu po kompresji, jak po-
ziom listkow bocznych oraz poszerzenie listka gtdéwnego [34, 40, 60, 61].
Poziom listkow bocznych obniza si¢ w wyniku zastosowania odpowiednich funk-
cji wagowych (okien wygladzajacych). Wazenie sygnatu odbywa si¢ najczesciej po-
przez odpowiednie wazenie linii odbiorczej. Ze wzgledu na sposdb, w jaki funkcja
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wagowa zostaje odwzorowana na charakterystyke linii, mozna wyr6zni¢ trzy warianty
wazenia [34, 40, 60]:

— charakterystyka czgstotliwosciowa linii odbiorczej jest zaprojektowana w taki
sposob, aby kompensowaé nierdwnomiernosci charakterystyki czestotliwoscio-
wej linii nadawczej,

— charakterystyce amplitudowe;j linii odbiorczej nadaje si¢ ksztalt opisany bezpo-
$rednio za pomocg funkcji wagowe;j,

— zastosowanie funkcji wagowej ksztattujacej odpowiedz impulsowg linii odbior-
czej zgodnie z zaleznos$cia : hp(f) = w(t)hy(-1).

W wariancie najprostszym stosuje si¢ dwie linie nie wazone: Ho(f) = Hy(-f). W tym
przypadku charakterystyka widmowa sygnatu po kompresji ksztattowana jest za pomo-
ca dodatkowego filtru wagowego. Wada tego rozwigzania jest fakt, ze nierdwnomierno-
$ci charakterystyk czgstotliwosciowych obu linii sumuja si¢. Z tego powodu metoda ta
moze by¢ stosowana wylacznie w przypadku sygnatow o duzej warto$ci wspotczynnika
BT.

2.2.2.2. Metody oparte na cyfrowej filtracji dopasowanej w dziedzinie czestotliwosci

W uktadach kompresji wykorzystujacych cyfrows filtracje dopasowana, linia dys-
persyjna AFP w torze odbiorczym (rys. 2.20) zastgpowana jest cyfrowym filtrem dopa-
sowanym dziatajacym w dziedzinie czgstotliwosci, a linia nadawcza generatorem cy-
frowym [ 64, 65, 93, 94, 127-129, 155, 158, 159, 161].

Schemat przeprowadzanych operacji kompresji przedstawiono na rysunkach 2.2212.23.
Chcac dokona¢ kompresji sygnatu x(f) odebranego przez stacj¢ radarowa, przeprowa-
dzamy go do postaci widmowej {X(k)} w wyniku zastosowania dyskretnej szybkiej
transformaty Fouriera (blok FFT). W celu poprawy kompresji wykorzystywane sg okna
wygtadzajace, ktore mozna stosowaé na dwa sposoby:

— wazenie w czasie wspolczynnikow filtracji dopasowanej (rys. 2.22),

— wazenia w czestotliwosci widma funkcji filtracji dopasowanej (rys. 2.23).

Xk} Yk}

{x, —» FFT IFFT  —> (3,
Hk) *W (k)
FFT
l{hn'wn}
Wi} »(*) {ha}

Rys. 2.22. Schemat wykonania operacji kompresji sygnalu radiolokacyjnego z wykorzystaniem
filtracji dopasowanej oraz zastosowaniem wazenia w czasie

A
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X} Yk}

{x,} —| FFT IFFT |—» )

H(k) o W (k)

{H(k)}
Wk} >(o) FFT

P}

Rys. 2.23. Schemat wykonania operacji kompresji sygnatu radiolokacyjnego z wykorzystaniem
filtracji dopasowanej oraz zastosowaniem wazenia w czestotliwosci

Kolejny proces, to mnozenie widma sygnatu X(k) z przeniesionym do dziedziny czgsto-
tliwosci (poprzez transformatg¢ Fouriera) iloczynem sygnatu filtracji dopasowanej oraz
okna %, ® w, = W(k)* H(k) (wazenie w czasie rys. 2.22). W ten sposob otrzymano splot
wspotczynnikow filtracji dopasowanej i okna wagowego w dziedzinie czgstotliwosci.
Splot wspdtczynnikow filtracji dopasowanej i okna wagowego jest nastgpnie mnozony
przez widmo sygnatu odebranego [H(k)* W(k)] ® X(k), a wynikiem tej operacji jest
widmo sygnatu wyjsciowego {Y(k)}. Stosujac odwrotne szybkie przeksztatcenie Fourie-
ra (IFFT) przenosi si¢ widmo sygnatu wyjsciowego {Y(k)} do dziedziny czasu otrzymu-
jac sygnat skompresowany {y,}. Przy wazeniu w czgstotliwosci (rys. 2.23) wspotczyn-
niki filtracji dopasowanej /(7) sa poddawane przeksztalceniu FFT, czego wynikiem jest
otrzymanie charakterystyki widmowe;j filtra dopasowanego {H(k)}. Charakterystyka ta
jest nastgpnie mnozona przez okno wygtadzajace, ktorego wspotczynniki sa przeniesio-
ne w dziedzine czgstotliwosci i dobrane do obrabianego sygnatu pod wzglgdem szero-
kosci pasma sygnatu. Iloczyn charakterystyki widmowej filtra dopasowanego i widma
okna jest nastgpnie mnozony przez widmo sygnatu. Otrzymany produkt {Y(k)} podda-
wany jest odwrotnemu dyskretnemu przeksztalceniu Fouriera, w efekcie czego otrzy-
mano sygnat skompresowany {y,}. Ponizej w tabeli 2.1 przedstawione zostaty przykta-
dy okien wygtadzajacych [3, 7, 74, 85, 92, 99, 145, 170].

W rozwigzaniach uktadowych stosowanych w filtracji dopasowanej w dziedzinie
czestotliwoscei stosuje si¢ najczesciej probkowanie kwadraturowe. Sformowanie sygna-
hu analitycznego 1/Q na podstawie x(f) pozwala na zmniejszenie czestotliwosci prob-
kowania o potowe. Zaleta takiego probkowania, gdy filtr pracuje w dziedzinie czgsto-
tliwosci jest otrzymanie niesymetrycznego widma czgstotliwosciowego sygnalu, co
utatwia wyznaczanie funkcji wagowej uzywanej do wazenia w dziedzinie czgstotliwo-
$ci. Dodatkowa zaletg takiego rozwiazania jest rowniez zmniejszenie liczby probek
przypadajacych na przedstawienie widma sygnatu. Schemat blokowy uktadu realizuja-
cego cyfrowg kompresje sygnatu chirp w dziedzinie czgstotliwosci przedstawiono na
rysunku 2.24.



51

Tabela 2.1. Okna wygtadzajace

. , N N
Lp. Typ okna Funkcja okna okreslona dla n= e ,—1,0,1....,?
1 Prostokatne w(n) =1
2 Hamminga w(n) = 0.54 +0.46 cos[%n}
. 2n
3 Hanninga w(n) = 0.5{1 + cos(W ;zﬂ
2 27
4 Blackmana w(n)=0.42+0.5 cos[y n] +0.08 cos[ﬁ Zn)
5 Gaussa w(n) = exx{—%(“ N"/ 2)}
6 | Kosinusowe w(n) = cos” [;z %) » aell4]
,s |n|
=1-
7 Trojkatne w(in) N2
8 Blackmana— w(n) =0.42323 +0.49775 cos(z—” nj +0.07922 cos[z—ﬂ 2nj
Harrisa 3 N N
9 Blackmana— | w(n) = 0.35875 + 0.48829 cos(%nj+o,14128 cos(%an+0.01168 cos(%?mj
Harrisa 4
10 Nattola w(n) = 03635819 +0.4891775 cos(%nj+0,l365995 cos(%hj+0.0106411cos[%3n}
11 Harris- () = 0.44959 + 0.49364c0s| 27" | +0.05677 cos| 7
Nutall N N
; i (1n1Y
12 | Paraboliczne w(n)=1 [N/Z]
13 Poissona w(n) = exp(—a ]‘v”/‘zj acR
1
)(n) = — | VaeRr®
14 Cauchego w(n) CXP[1+ (Zan/N)z} ae
15 Ha'lmZa- w(n)=0.5|1 +cos(7rﬂ] exp(—amj VaeR"
Poissona N/2 N/2
1 x
x(1) Blok W}
probkowania :> . ﬂ B —
> kwadraturowego :> P ariuqc j FFT IFFT :> VX2 +y2 |:>
0 ﬂ ¥
Pamig¢
2

Rys. 2.24. Schemat blokowy uktadu cyfrowej kompresji sygnatu w dziedzinie czgstotliwosci

W pamigci | gromadzone sa probki sygnatu / 1 O, a w pamigei 2 znajdujag si¢
wspolczynniki charakterystyki czestotliwosciowej filtru. W pracy [158] przedstawione
zostato praktyczne rozwigzanie takiego uktadu, w ktérym blok przetwarzania FFT
i IFFT zrealizowany zostat na bazie dwoch procesoréw DSP (DSP16516).
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2.2.2.3. Metody oparte na cyfrowej filtracji dopasowanej w dziedzinie czasu

W celu realizacji cyfrowej filtracji dopasowanej w dziedzinie czasu sygnal chirp
(2.11) przedstawiony zostat w postaci szeregu czasowego {x,} z czestotliwoscia prob-
kowania f;=1/T; > 25, a wigc liczba probek jest rowna N, gdzie N = ENT(7f;), ENT —
cze$¢ catkowita liczby.

Wartos$¢ kazdej probki sygnatu chirp wyznaczana jest z wyrazenia [121, 122]:

x, =x(rT,) = Acos{Zﬂ{zA{vr + 1, erS + (/70} (2.76)

gdzie: T=NTy, r=0,N-1

Na rysunku 2.25 przedstawiono przyktadowy krotki sygnat chirp x(z) z zaznaczonymi
probkami {x,} wyznaczonymi na podstawie wyrazenia (2.76).

Wspotczynniki charakterystyki impulsowe;j filtru dopasowanego /R bez okna wygtadza-
jacego wyznaczono jako lustrzane odbicie sygnatu wejsciowego z wyrazenia (2.68).

Rys. 2.25. Krétki sygnat chirp o parametrach: A =1, A4f' =15 MHz, 7;=0.2 us, ¢ =95°, BT =3,
fs =30 MHz. Prébki {x,} uzyte zostaly do wyznaczania splotow

Na rysunku 2.26 przedstawiono schemat blokowy filtru o strukturze transwersalnej
realizujacy filtracj¢ dopasowana w dziedzinie czasu [3, 33].

{xi}

N DL
x(f) 2 ||:>
DL, T DLy,
—» ADC T, T,
hy h

J l

ww

Rys. 2.26. Schemat blokowy filtru dopasowanego o strukturze transwersalnej
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W filtracji dopasowanej w dziedzinie czasu sploty formuja zaréwno listek glowny,
jak 1 listki boczne. Sploty wyznaczane sa na podstawie wyrazenia (2.69) i niektore
z nich mogg przyjmowaé wartosci ujemne. Przy tradycyjnym podejsciu uwzgledniane
sa wszystkie sploty 1 przy wyznaczaniu wspotczynnika SNR,,, postugujemy si¢ warto-
$ciami bezwzglednymi splotow {[y,|}[161].

Listek gléwny formowany jest przez centralne sploty, a listki boczne ksztalttowane
sg za pomocg pozostatych splotow. Stosunek SNR,,, wartosci listka gldéwnego do mak-
symalnej warto$ci listka bocznego, wyrazony w dB, jest miarg stopnia kompresji sygna-
hu i istotnie wptywa na jego rozpoznawanie. ROwnoczesnie szeroko$¢ listka gtdéwnego
mierzona liczba splotow, ktore go ksztattujg, definiuje rozdzielczo§¢ czasowa metody
[72, 119, 122]. Stad:

SNR,, = 20log Ye | (2.77)
gdzie:
{lval} — zbidr wszystkich splotow,
vl — wartos$¢ splotu centralnego,
vl — maksymalna warto$¢ splotu, ktdrag wybrano sposréd wszystkich splo-

tow z pominigciem splotow formujgcych listek gldéwny,
{p]} — zbidr splotéw formujacych listek glowny |y,,| = max{{|[y,|}\{[vs|} }-

Dlatego waznym zadaniem jest zmniejszenie szerokos$ci listka gtownego, a w ide-
alnym przypadku listek gtéwny powinien zawiera¢ tylko splot centralny.
Na rysunkach 2.27 i 2.28 przedstawiono przykladowe wyniki filtracji dopasowane;j
w dziedzinie czasu przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz okna Hamminga dla
sygnatu LFM o BT = 37.5. Czgstotliwos¢ chwilowa sygnatu zmieniata si¢ w granicach
od 0 do 15 MHz, czas trwania impulsu wynosit 2.5 ps, a SNR,,, zostal wyznaczony przy
zatozeniu, ze listek gtowny zawiera tylko splot centralny. Przy wyznaczaniu wspot-
czynnika kompresji uwzgledniane byty wszystkie sploty.

1 150

Rys. 2.27. Wyniki filtracji sygnatlu chirp o BT = 37.5 przy wykorzystaniu okna prostokatnego
i uwzglednianiu wszystkich splotow. Czgstotliwos¢ chwilowa sygnalu zmieniala si¢
w granicach od 0 do 15 MHz, a czas trwania wynosit 2.5 ps, a) faza poczatkowa ¢, =0,
czestotliwo$¢ probkowania f; = 30 MHz, b) faza poczatkowa ¢, = 108°, czgstotliwosé
probkowania f;= 30.2 MHz
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Rys. 2.28. Wyniki filtracji sygnatu chirp o BT = 37.5 przy wykorzystaniu okna Hamminga, czg-
stotliwo$¢ chwilowa zmieniata si¢ w granicach od 0 do 15 MHz, T = 2.5 ps, a) faza
poczatkowa @, = 0°, czgstotliwos¢ probkowania f; = 30 MHz, b) faza poczatkowa
@ =106°, czgstotliwos¢ probkowania f;= 30.2 MHz

Uzyskane wyniki pokazuja, ze kompresja sygnatu chirp zalezy istotnie od wyboru okna,
doboru fazy poczatkowej ¢, sygnatu, czestotliwosci probkowania f; oraz przyjetej sze-
rokosci listka gtdéwnego. Jak nalezalo si¢ spodziewaé, okno Hamminga powoduje po-
szerzenie listka gtdéwnego i przy jednej probece w listku gtownym uzyskano kompresje
na poziomie 7.5 dB. Jezeli przyjmie sig, ze listek gtowny sktada si¢ z siedmiu splotow,
wowczas w oknie Hamminga mozna uzyska¢ kompresj¢ na poziomie 39 dB [119, 125].
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3. Wplyw parametrow sygnalu chirp na stopien kompresji w systemach
z filtracja dopasowana w dziedzinie czasu

W rozdziale tym pokazano wplyw parametrow sygnatlu z liniowg modulacjg czg-
stotliwosci oraz okien wygtadzajacych i operacji nieliniowych na stopien jego kompre-
sji uzyskiwany w systemach z filtracjg dopasowang w dziedzinie czasu.

3.1. Badanie wplywu fazy poczatkowej i czestotliwo$ci probkowania na stopien
kompresji

W tym podrozdziale przedstawione zostana wyniki symulacji komputerowych,
ktére pokaza, jaki wplyw maja parametry sygnatu chirp (faza poczatkowa i czestotli-
wos¢ probkowania) oraz wykorzystywane okna wygladzajace na kompresj¢ i szerokosé
listka gtownego [110, 111, 119, 120, 122, 133]. Symulacje przeprowadzane byty dla
sygnatow z zerowa czestotliwoscig poczatkowa. Na rysunku 3.1 przedstawiono zalez-
no$¢ kompresji przyktadowego sygnatu chirp przy wykorzystaniu okna prostokatnego
i wszystkich splotow, w funkcji jego fazy poczatkowej ¢, przy ustalonej czestotliwosci
probkowania f; oraz w funkcji czestotliwosci probkowania f; przy ustalonej fazie po-
czatkowej ¢y. Rysunki 3.2-3.4 przedstawiaja zmiany kompresji sygnalow chirp w funk-
cji fazy poczatkowej ¢, i czgstotliwosci probkowania f; przy wykorzystaniu okna pro-
stokatnego oraz wybranych okien wygtadzajacych.

20

0 50 100 . 150 150 50 100 150
faza poczatkowa [°] faza poczatiova ]

20

1 . . . - -
% 305 31 515 ey 30 303 31 95 iz

Rys. 3.1. Zalezno$¢ kompresji sygnatu chirp (0-15) MHz, T' = 2.5 ps okno prostokatne, listek
glowny zawiera tylko splot centralny: a) f; = 30 MHz, b) f; = 30.2 MHz, c) ¢, = 0°,
d) po=108"
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SNR_, {dB]

]

Rys. 3.2. Wykresy zmian kompresji sygnatu chirp o BT = 37.5 przy uwzglednianiu wszystkich
splotow w zaleznosci od jego fazy poczatkowej ¢, oraz czgstotliwosci probkowania f;.
Czgstotliwo$¢ chwilowa sygnalu zmieniata si¢ w zakresie od 0 do 15 MHz, a czas
trwania wynosit 2.5 ps: a) okno prostokatne, jeden splot w listku gléownym, b) okno
Hamminga, jeden splot w listku gtdéwnym, c¢) okno Hamminga, pie¢ splotdéw w listku
gtownym, d) okno Hamminga, siedemsplotow w listku gtéwnym
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Rys. 3.3. Wykresy zmian kompresji (SNR,,,) sygnatu chirp(0-15) MHz o czasie trwania 7 = 2.5ps,
optymalnej cze¢stotliwosci probkowania w zaleznosci od fazy poczatkowej, uwzglednie-
niu wszystkich splotdéw oraz réznych okien wygladzajacych: a) jeden splot w listku
glownym, b) trzy sploty w listku gtdéwnym, c) pie¢ splotow w listku gtéwnym, d) sie-
dem splotow w listku glownym
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Rys. 3.4. Wykresy zmian kompresji (SNR,,, ) dla sygnalow chirp o réznym BT w zaleznosci od
fazy poczatkowej przy optymalnej czgstotliwosci probkowania f; i uwzglgdnianiu
wszystkich splotow: a) okno prostokatne, listek glowny zawiera jeden splot, b) okno
Hamminga, listek glowny zawiera jeden splot, ¢) okno Hamminga, listek glowny zawie-
ra pie¢ splotow, d) okno Hamminga, listek glowny zawiera siedem splotow

W przypadku uzywania okna prostokatnego kompresja nie zalezy od przyjetej sze-
rokosci listka gtéwnego, a dla okien wygtadzajacych i jednego splotu w listku gtéwnym
kompresja tylko nieznacznie zalezy od fazy poczatkowej i czgstotliwosci probkowania
[119,122].

Uzyskane przyktadowe wyniki pokazuja, ze mozliwe jest uzyskanie duzej kom-
presji przy maksymalnej mozliwej do otrzymania rozdzielczosci, jezeli rownocze$nie
dobierze si¢ optymalng faze poczatkowa sygnatu i optymalng czestotliwos¢ jego prob-
kowania, a w procesie filtracji dopasowanej uzywaé begdziemy okna prostokatnego.
Optymalna czgstotliwos$¢ probkowania zawsze miesci si¢ w granicach fy < f; < 1.07fy.
Zasady te sa spetnione dla sygnatéw z liniowa modulacja czg¢stotliwosci o dowolnych
BT.

3.2. Badanie wplywu operacji nieliniowych na stopien kompresji

Cze$¢ splotow {y,} ma wartosci ujemne. Tradycyjnie ze zbioru wartosci {y,} wy-
znacza si¢ zbior warto$¢ bezwzglednych {|y,,|} , ktory ksztaltuje listek glowny i wszyst-

kie listki boczne. Mozna przy tym zauwazy¢, ze sploty przyjmujace wartosci ujemne po
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wyznaczeniu ich wartosci bezwzglednych staja si¢ najwigksze i leza zwykle w poblizu
centralnego splotu stajac si¢ czescia listka gtownego, poszerzajac go, co pogarsza roz-
dzielczo$¢ oraz SNR,,. Dlatego proponuje si¢ odrzuci¢ ujemne sploty co prowadzi do
zwigkszenia wspotczynnika SNR,,, oraz zmniejszenia szerokosci listka glownego,
w idealnym przypadku do jednej probki. Operacje nieliniowe polegajace na odrzucaniu
ujemnych splotéw realizowane sg na podstawie nastepujacego algorytmu [112, 113,
122]:

y.seny.3y " ((senyy =1) = (v =ya)v(senyy =-1) = (¥4 =0)) 3.1
gdzie: y, =sgny, |yn| ,8gNYyy, € {1,— 1} , - - sekwencja znakow, y; — n-ty rezultat

procesu.

Na rysunku 3.5 przedstawiono rezultaty przetwarzania wynikow filtracji dopasowanej
w dziedzinie czasu przy uzyciu operacji nieliniowych, ktore przeksztatcaja ciag warto-

Sei () w .

a) b)

Y, | v

n n

Rys. 3.5. Na wykresach w skali liniowej pokazano przyklady przetwarzania wynikoéw filtracji
dopasowanej w dziedzinie czasu przy uzyciu operacji nieliniowych, ktore przeksztalcaja
cigg wartosci {y,} W {y, }: a) wyniki kompresji z uzyciem wszystkich splotow {y,},
b) wyniki kompresji bez ujemnych splotéw {y,"}

Kompresje sygnatu po wykonaniu operacji nieliniowych na splotach wyznacza sig¢
z analogicznego do wzoru (2.77), zastepujac wyraz |y, | najwicksza wartoscig sposrod
splotow dodatnich. Wyrazenie, na podstawie ktorego okreslono kompresj¢ sygnatu po
wykonaniu operacji nieliniowych, przyjmuje postac:

SNR_,, =20log yi , gdzie: y,J,r1 = max{ y;lr } (3.2)

m

W dalszej czesci tego rozdziatu przedstawione zostaty wyniki symulacji kompute-
rowych pokazujace wplyw operacji nieliniowych na stopien kompresji i rozdzielczos$¢
rozpoznawania sygnatow chirp [72, 73, 112, 125, 135].

Na rysunkach od 3.6 do 3.9 przedstawiono wyniki filtracji przyktadowych sygnatow
chirp z zerowa czestotliwoscig poczatkowa dla nastepujacych przypadkow:
— zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz
nieoptymalnej fazie poczatkowej i nieoptymalnej czgstotliwosci probkowania,
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zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz
optymalnej fazie poczatkowej i nieoptymalnej czgstotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz
nieoptymalnej fazie poczatkowej i optymalnej czgstotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz
optymalnej fazie poczatkowej i optymalnej czgstotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna wygtadzajacego oraz
nieoptymalnej fazie poczatkowej i nieoptymalnej czgstotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna wygtadzajacego oraz
optymalnej fazie poczatkowej i nieoptymalnej czestotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna wygtadzajacego oraz
nieoptymalnej fazie poczatkowej i optymalnej czgstotliwosci probkowania,
zastosowano operacje nieliniowe przy wykorzystaniu okna wygladzajacego oraz
optymalnej fazie poczatkowej i optymalnej czgstotliwosci probkowania.

50 100 n 150 0 50 100 150

50 100 150 ) 50 100 , 150

Rys. 3.6. Wyniki filtracji sygnatu chirp o BT = 37.5 przy wykorzystaniu okna prostokatnego

oraz operacji nieliniowych, czgstotliwo$¢ chwilowa zmieniala si¢ w granicach od 0
do 15 MHz, T'= 2.5 ps: a) nieoptymalne ¢,, nicoptymalne f;, b) nieoptymalne ¢,, opty-
malne f;, ¢) optymalne ¢, , nicoptymalne f;, d) optymalne ¢,, optymalne f;



61

oy -26.3dB
T o %3

0 50 100 n150

¥y, [dB]

0 50 100 n 150 0 50 100 n 150

Rys. 3.7. Wyniki filtracji sygnatu chirp o BT = 37.5 przy wykorzystaniu okna Hamminga oraz
operacji nieliniowych, czgstotliwo$§¢ chwilowa zmieniata si¢ w granicach od 0
do 15 MHz, T = 2.5 ps: a) nieoptymalne ¢,, nieoptymalne f;, b) nieoptymalne ¢,, opty-
malne f;, ¢) optymalne ¢,, nieoptymalne f;, d) optymalne ¢,, optymalne f;



a) b)
60 60
Prostokatne Prostokatne
Hamming | | b e Hamming
Triang H 50 A - Triang H
Blackman / == Blackman
— = -Hanning = — = -Hanning
m
) Jb

10 10
0 50 100 150 0 50 100 150
Faza poczatkowa [°] Faza poczatkowa [°]
0) d)

60 60

Prostokatne Prostokatne
=-Hamring || | e Harmring

50 Triang H e Triang i

Blackman == Blackman
— = -Hanning — = -Hanning

50 100 150 ! 00 50

100 150
Faza poczatkowa [°]

Faza poczatkowa [°]

Rys. 3.8. Wykresy zmian kompresji (SNR,,,) sygnatu chirp(0-15) MHz o czasie trwania 7 = 2.5 ps,
optymalnej czgstotliwosci probkowania, wykorzystaniu operacji nieliniowych oraz roz-
nych okien wygtadzajacych w zaleznosci od fazy poczatkowej: a) jeden splot w listku

glownym, b) trzy sploty w listku gtdéwnym, c) pie¢ splotow w listku gtéwnym, d) sie-
dem splotow w listku glownym
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Rys. 3.9. Wykresy zmian kompresji (SNR,,,) dla sygnatéw chirp o réznym BT, w zaleznosci od
fazy poczatkowej przy optymalnej czgstotliwosci probkowania f; i wykorzystywaniu
operacji nieliniowych: a) okno prostokatne, listek gtéwny zawiera jeden splot, b) okno
Hamminga, listek glowny zawiera jeden splot, ¢) okno Hamminga, listek gtowny zawie-
ra pie¢ splotow, d) okno Hamminga, listek glowny zawiera siedem splotow

Uzyskane wyniki pokazuja, ze wykorzystanie operacji nieliniowych prowadzi
zawsze do zwigkszania kompresji przy rownoczesnym zmniejszaniu szerokosci listka
glownego. Jednoczesne zastosowanie operacji nieliniowych przy optymalnej fazie po-
czatkowej oraz optymalnej czgstotliwosci probkowania pozwala uzyska¢ dla okna pro-
stokatnego duza kompresj¢ oraz graniczng mozliwa do uzyskania rozdzielczos¢ — tylko
jeden splot w listku gtdwnym. Korzystanie z okien wygtadzajacych oraz operacji nieli-
niowych przy optymalnej fazie poczatkowej sygnatlu i optymalnej czestotliwosci prob-
kowania pozwala uzyska¢ duzg kompresje, ale przy szerszym listku gtownym.
Zastosowanie operacji nieliniowych na splotach wplywa na zmiang fazy poczatkowe;j
sygnatu chirp, przy ktorej wystepuje maksymalna kompresja, optymalna czestotliwosé
probkowania nie ulega zmianie [72, 73, 123, 124].

Schemat filtru dopasowanego realizujacego operacje nieliniowe na splotach przedsta-
wiono na rysunku 3.10.
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Rys. 3.10. Schemat blokowy filtru dopasowanego realizujacego operacje nieliniowe na splotach
[72, 122]

3.3. Laczny wplyw parametrow sygnalow, charakterystyki impulsowej, a takze
operacji nieliniowych na rozdzielczo$¢ rozpoznawania

W celu zwigkszenia stopnia kompresji krotkich sygnatow chirp nalezy dopasowac
wspotczynniki wagowe charakterystyki impulsowej (2.68) do probek sygnatu chirp
otrzymanych z wyrazenia (2.76) [72, 122]. Podstawa takiego podejscia jest dobranie
takich wspdtczynnikdéw IR, aby odpowiedz czgstotliwosciowa filtru jako widma ampli-
tudowego {|Hw(k)|} IR byta najblizsza do {|W(k)|}, podczas gdy widmo amplitudowe
sygnalu chirp jest prostokatne. Wynik filtracji w dziedzinie czgstotliwosci {|Y(k)|},
gdzie Y(k) = X(k)-Hw(k) jest najbardziej podobny do {|Hw(k)|}, natomiast w dziedzinie
czasu ksztatt sygnalu wyjsciowego {|y,|} jest zblizony do {w,}, przy czym stopien
kompresji SNR,,, istotnie zalezy od wyboru okna wygtadzajacego z stopniem kompresji
SNR,, oraz doboru parametrow charakterystyki /R.

Powszechnie znanym jest fakt, ze uzywanie okna prostokatnego prowadzi do uzy-
skania mniejszego SNR,,, niz w przypadku stosowania okien wygtadzajacych, zapew-
niajac jednoczesnie uzyskanie wezszego listka gtdéwnego w sygnale wyjsciowym {y,}
[161]. W zwigzku z tym uzycie w procesie filtracji okna prostokatnego prowadzi do
poprawy rozdzielczoSci rozpoznawania sygnatu chirp. W celu zwigkszenia odstepu
listka gtdownego do listkow bocznych sygnatu wyjsciowego {y,}, przy wykorzystaniu
okna prostokatnego proponuje si¢ wyznaczenie wspotczynnikoéw charakterystyki impul-

sowej filtru IR {H V! tak, aby jej widmo amplitudowe {FH(k N bylo maksymal-
-] { n }n 0 y -] -] p ( )} y y
- )

k=(N/2-1
nie zblizone do prostokatnego. Stopien prostokatnosci widma {H(k)} proponuje si¢
ocenia¢ na podstawie wariancji jego sktadowych [122]:

1 N2 —\2 — 1 N2
D=~ Y (|H(k)| —|H|) ,gdzie [H|== 3 |H®) (3.3)
N &y N - F2)
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Ksztalt widma amplitudowego sygnatu chirp zalezy od jego fazy poczatkowej oraz

od czgstotliwosci probkowania f;. Na kompresj¢ sygnatu z liniowa modulacja czestotli-
wosci wplywa zatem faza poczatkowa oraz czestotliwos¢ probkowania.
Na rysunku 3.11 przedstawiono przyktadowe dwa widma amplitudowe charakterystyk
IR, ktore zostaly okreslone dla filtru dopasowanego przeznaczonego do wykrywania
sygnatu chirp o BT = 37.5, ktérego czestotliwo$¢ chwilowa zmienia si¢ w zakresie od 0
do 15 MHz i czasie trwania 2.5 ps. Wyniki kompresji sygnatu chirp przy uzyciu tych
charakterystyk zostaly pokazane na rysunku 2.27.
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Rys. 3.11. Widma amplitudowe charakterystyki /R filtru dopasowanego wykrywajacego sygnat
chirp o BT = 37.5, czgstotliwosci chwilowej zmieniajacej si¢ w zakresie od 0
do 15 MHz: a) widmo amplitudowe charakterystyki /R niedopasowanej do okna pro-
stokatnego, przy Dy = 1.0765, (¢, = 30°, f; = 30 MHz), b) widmo amplitudowe
charakterystyki /R dopasowanej do okna prostokatnego, przy D= 0.0711, (¢, = 108",
f;=30,2 MHz)

Na rysunku 3.12 przedstawiono zmian¢ kompresji przykladowego sygnatu chirp oraz
wariancji jego widma amplitudowego, w zaleznosci od fazy poczatkowej przy optymal-
nej czgstotliwosci probkowania.
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Rys. 3.12. Sygnat chirp o BT =37.5, f;=0, f,= 15 MHz, T = 2,5 ps, f;= 30.2 MHz, okno pro-
stokatne, uwzgledniane wszystkie sploty, a) zmiana kompresji sygnatu chirp w funk-
cji fazy poczatkowej, b) zmiana wariancji widma amplitudowego sygnatu chirp
w funkcji fazy poczatkowej
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Analizujac przebiegi zmian kompresji SNR,,, 1 wariancji widma Dy w funkcji fazy
poczatkowej przy optymalnie dobranej czgstotliwos$ci probkowania f; gdy stosowane
jest okno prostokatne i uwzgledniane sg wszystkie sploty, mozna stwierdzi¢, ze:

— minimalna wariancja widma amplitudowego sygnatu chirp wystgpuje przy op-
tymalnej fazie poczatkowej 1 optymalnej czgstotliwosci probkowania,

— maksimum kompresji sygnalu wystepuje, gdy wariancja widma amplitudowego
sygnalu chirp osigga warto$¢ minimalna,

— wraz ze wzrostem wariancji widma amplitudowego sygnalu chirp maleje jego
kompresja, najmniejsza kompresja wystepuje, gdy wariancja widma amplitudo-
wego sygnatu chirp osigga warto$¢ maksymalna,

— w przypadku wykorzystywania w procesie filtracji okien wygtadzajacych pro-
stokatno$¢ widma amplitudowego (minimum wariancji widma amplitudowego)
jest warunkiem koniecznym uzyskania duzej kompresji sygnatu chirp.

Prawom tym podlegaja sygnaty z liniowa modulacjg czg¢stotliwosci o dowolnych BT.

Operacje nieliniowe stosowane w procesie filtracji dopasowanej powoduja w kaz-
dym przypadku zwigkszenie kompresji sygnalu oraz poprawe rozdzielczosci czasowe;j -
zmniejszenie szeroko$ci listka gtéwnego.

Na rysunkach 3.13 i 3.14 przedstawiono wyniki pokazujace wptyw operacji nieli-
niowych na ksztalt widma amplitudowego, wyznaczonego na podstawie probek wyj-
$ciowych {y,} (pojawiajacych si¢ na wyjsciu filtru dopasowanego). Na rysunku 3.15
pokazano dla przyktadowego sygnatu chirp zmiang jego kompresji oraz wariancji wid-
ma amplitudowego sygnatu wyjsciowego (pojawiajacego si¢ na wyjsciu filtru dopaso-
wanego) w funkcji jego fazy poczatkowej. W procesie filtracji stosowano okno prosto-
katne oraz operacje nieliniowe, a sygnat chirp probkowany byt z optymalng czgstotli-
woscig f;.
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Rys. 3.13. Przyktadowe widma amplitudowe wyznaczone na podstawie probek wyjsciowych {y,}
otrzymane dla sygnalu wejSciowego chirp o BT=37.5, B=15, T =2,5us przy
wykorzystaniu okna prostokatnego: a) nieoptymalna faza poczatkowa i czgstotliwosé
probkowania przy wykorzystywaniu wszystkich splotow Dy =128.7916, b) optymalna
faza poczatkowa i czestotliwos¢ probkowania przy wykorzystaniu wszystkich splotow
Dy =11.9197, c¢) nieoptymalna faza poczatkowa i czgstotliwos¢ probkowania przy
wykorzystywaniu operacji nieliniowych D= 49,7539, d) optymalna faza poczatkowa
i czgstotliwos$é probkowania przy wykorzystaniu operacji nieliniowych D;;=0.2827
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Rys. 3.14. Przyktadowe widma amplitudowe wyznaczone na podstawie probek wyjsciowych
{¥,}, otrzymane dla sygnatu wejsciowego chirp o BT =37.5, B= 15, T= 2,5 pus przy
wykorzystaniu okno Hamminga: a) nieoptymalna faza poczatkowa i czgstotliwo$é
probkowania przy wykorzystywaniu wszystkich splotow Dy =154.2311, b) optymal-
na faza poczatkowa i czgstotliwo$¢ probkowania przy wykorzystaniu wszystkich splo-
tow Dy = 151.8299, c) nieoptymalna faza poczatkowa i czgstotliwo$é probkowania
przy wykorzystywaniu operacji nieliniowych Dy = 3.8904, d) optymalna faza poczat-
kowa i czestotliwo$¢ probkowania przy wykorzystaniu operacji nieliniowych

Dy =0.8478



69

a) b)
. 300
& - ———— L e v |
3 &Nﬁmf_aaimB | T . +”
« $,=96 T y
4 o '
% g 200
40 .‘g
150
35 'g
s
30 § 100
25 50
= 20 100 120 0
” o ° 0 50 100 ,. 150
faza poczatkowa [° ] faza poczatkowa [°]

Rys. 3.15. Sygnat chirp o BT = 37.5, Czgstotliwo$¢ chwilowa zmienia si¢ w zakresie od 0
do 15 MHz, T=2,5 pus, f;=30.2 MHz: a) zmiana kompresji sygnatu chirp w zalezno-
$ci od fazy poczatkowej przy wykorzystaniu operacji nieliniowych na splotach oraz
okna prostokatnego, b) zmiana wariancji widma amplitudowego sygnatu pojawiajace-
go si¢ na wyjsciu filtru dopasowanego

Jak nalezato si¢ spodziewa¢, minimum wariancji widma sygnalu wyjsciowego osiaga
si¢ przy identycznych fazach poczatkowych, dla ktorych kompresja osigga warto$¢
maksymalng. Zalezno$¢ ta jest stuszna zarowno wtedy, gdy podczas filtracji korzystamy

ze wszystkich splotow {|y,,|} jak 1 wowczas, gdy uzywamy operacji nieliniowych.

Stosujac operacje nieliniowe na splotach wptywa si¢ jednoczesnie na zmiang fazy po-
czatkowej sygnatu chirp, przy ktorej osiagamy maksymalna mozliwg kompresj¢ w sto-
sunku do fazy sygnalu zapewniajacego maksymalnag kompresje, gdy uwzgledniane sa
wszystkie sploty.

Wariancja widma amplitudowego sygnatu wejsciowego chirp i sygnatu pojawiaja-
cego si¢ na wyjsciu filtru dopasowanego osigga warto$¢ minimalng dla tej samej fazy
poczatkowej sygnatu chirp, gdy w procesie filtracji uzywa si¢ wszystkich splotow.
Spetnienie tego warunku zapewnia jednoczesnie maksymalng mozliwa kompresje
z jednym splotem w listku gtdéwnym. Wariancja widma amplitudowego sygnatu wej-
sciowego chirp i sygnatu pojawiajacego si¢ na wyjsciu filtru dopasowanego osigga
wartosci minimalne dla ré6znych faz poczatkowych sygnatu chirp w przypadku, kiedy w
procesie filtracji wykorzystywane sa operacje nieliniowe. Wariancja widma amplitudo-
wego sygnatu chirp, zapewniajaca maksymalng mozliwa jego kompresj¢ przy zastoso-
waniu operacji nieliniowych na splotach jest wigksza od minimalne;.

Sygnaty chirp o BT < 5 umozliwiaja uzyskanie bardzo duzych kompresji (w gra-
nicznym przypadku listki boczne zanikaja) pod warunkiem doboru optymalnych faz
poczatkowych 1 czestotliwosci probkowania oraz gdy podczas filtracji dopasowanej
wykorzystywane beda operacje nieliniowe i okno prostokatne [72, 73, 122]. Na rysun-
kach 3.16 i1 3.17 pokazane zostaty wyniki symulacji dla sygnatow chirp o BT = 3 oraz
BT=35.
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Rys. 3.16. Zmiany kompresji sygnatow chirp o B7<5 w funkcji fazy poczatkowej przy
optymalnej czgstotliwosci probkowania przy wykorzystaniu okna prostokatnego:
a)BT=5, b)BT=3
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Rys. 3.17. Zmiany wariancji widma amplitudowego sygnatéw w funkcji fazy poczatkowej przy
optymalnej czgstotliwosci probkowania oraz wykorzystaniu okna prostokatnego:
a) dla sygnatu chirp o BT =5, b) dla sygnatu pojawiajacego si¢ na wyjsciu filtru dopa-
sowanego po podaniu na jego wejscie sygnatu chirp o BT = 5, c) sygnatu chirp
o BT =3, d) sygnalu pojawiajacego si¢ na wyjsciu filtru dopasowanego po podaniu na
jego wejscie sygnatu chirp o BT =5
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Kompresja na poziomie 500 dB oznacza brak listkbw bocznych w sygnale wyjsciowym.

Przy rozpoznawaniu sygnatow down-chirp moga by¢ efektywnie stosowane opra-
cowane metody do wykrywania sygnatow up-chirp. Wynika to wprost ze sposobu wy-
znaczania wspotczynnikow charakterystyki impulsowej filtru dopasowanego z wyraze-
nia (2.68). Wyznaczajac wspotczynniki charakterystyki impulsowej dla filtru dopaso-
wanego stuzacego do wykrywania up-chirp otrzymuje si¢ jednoczesnie probki, na pod-
stawie, ktorych mozna wygenerowac sygnat down-chirp o takim samym BT, co sygnat
up-chirp. Analogicznie wyznaczajac wspOtczynniki charakterystyki impulsowej dla
filtru dopasowanego przeznaczonego do wykrywania down-chirp otrzymuje si¢ probki,
ktore formuja up-chirp. Majac zatem dobrane parametry sygnatu up-chirp 1 filtru dopa-
sowanego przeznaczonego do jego wykrywania, nalezy sygnat down-chirp wygenero-
wac jako odwrocona kopi¢ sygnatu up-chirp, co zapewnia otrzymanie identycznej
kompresji tego sygnatu jak w przypadku sygnatu up-chirp.

Sygnaly chirp z niezerowa cz¢stotliwoscia poczatkowa

W dalszej czesci tego rozdzialu przedstawione zostaly wyniki badan (rys. 3.18-
-3.22) dotyczace wplywu niezerowej czgstotliwosci poczatkowej sygnalu chirp na
jego kompresje [118]. W tabeli 3.1 zestawiono wyniki kompresji sygnalow chirp
0 15 < BT < 300 przy wykorzystaniu okna prostokatnego, operacji nieliniowych oraz
optymalnych faz poczatkowych i czestotliwosci probkowania. Czgstotliwo$¢ poczatko-
wa wyrazana jest w MHz lub jako procentowa jej warto$¢ w stosunku do pasma sy-
gnatu chirp .

Tabela 3.1 B=15 MHz, okno prostokatne, jedna probka w listku glownym

Lp.| S [#B SNR,,, [dB]

[MHz] | % |BT=15]BT=30]BT=37.5] BT=60] BT=90] BT = 105 | BT =300
1| 0 0 | 4528 | 51.17 | 5087 | 52.98 | 5499 | 5575 | 60.57
2 | 0.15| 1 | 46.68 | 48.08 | 4853 | 51.64 | 4958 | 52.16 | 5247
3| 03 | 2 | 4583 | 4809 | 4694 | 4725 | 4750 | 4737 | 46.79
4 | 045] 3 | 4266 | 43.82 | 4276 | 44.57 | 4398 | 4398 | 42.15
5| 06 | 4 | 4473 | 4284 | 4194 | 4143 | 4156 | 4135 | 3934
6 | 0.75| 5 | 42.68 | 4045 | 4092 | 40.17 | 3932 | 3883 | 37.73
7 | 09 | 6 | 4129 | 3878 | 3899 | 38.05 | 36.54 | 36.18 | 36.76
8 | 1.05| 7 | 38.62 | 3827 | 3645 | 3537 | 3428 | 34.15 | 36.15
9 | 12 | 8 | 3818 | 3697 | 3529 | 33.96 | 3390 | 3338 | 3535
10| 135] 9 | 37.19 | 3530 | 3433 | 32.62 | 3290 | 32.62 | 3440
11| 15 | 10| 3593 | 3332 | 32.80 | 32.66 | 3253 | 3275 | 33.40
12| 225] 15| 2935 | 3023 | 2750 | 3072 | 3033 | 30.59 | 30.02
13| 3 | 20| 2895 | 2880 | 2742 | 2847 | 28.19 | 2805 | 27.65
14| 45 |30 | 2667 | 2505 | 2540 | 2534 | 2506 | 2494 | 24.58
15| 6 | 40| 2331 | 2326 | 2326 | 2272 | 23.01 | 23.06 | 23.12
16 | 7.5 | 50 | 22.56 | 21.34 | 21.13 | 2090 | 20.79 | 20.76 | 20.63
17| 9 |60 2033 | 20.17 | 2027 | 2022 | 2031 | 2035 | 19.82
18| 105 | 70 | 19.99 | 1939 | 1923 | 18.90 | 18.73 | 18.68 | 1848
19 12 |80 | 1988 | 19.07 | 1833 | 1833 | 17.86 | 17.09 | 16.87
20 | 135 | 90 | 1874 | 1750 | 1653 | 1657 | 1614 | 1586 | 15.26
21| 1425] 95 | 1731 | 1698 | 1605 | 1627 | 1564 | 1526 | 14.80
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Rys. 3.20. Wplyw czestotliwosci poczatkowej i fazy poczatkowej sygnatu chirp przy optymalnej
czestotliwosci probkowania f; na jego kompresj¢: a) sygnal chirp o BT = 3,
B=15MHz, T=0.2 ps, b) sygnat chirpo BT=5, B=5MHz, T=1 ps
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Rys. 3.21. Wplyw czgstotliwosci poczatkowej oraz fazy poczatkowej sygnatow chirp o réznych

BT (przy optymalnej czgstotliwo$ci probkowania f;, okno prostokatne, jedna probka
w listku glownym) na jego kompresj¢: a) dla f; = 0, b) dla f; = 0.01B, ¢) dla f; =
=0.05B, d)dlaf; =0.1 B,e)dlaf; =02 B, f)dlafi =03 B
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Rys. 3.22. Zmiany maksymalnej kompresji (SNR,,,), W zaleznosci od czgstotliwosci poczatkowej
f1, czgstotliwosci probkowania oraz fazy poczatkowe byly optymalne, a w procesie
filtracji stosowano okno prostokatne i operacje nieliniowe, listek glowny zawierat
jedna probke

Generalnie wykorzystujac sygnaty chirp z niezerowa czestotliwo$cig poczatkowa
uzyskuje si¢ mniejszg kompresje (wspotczynnik SNR,,, maleje), ktora systematycznie
maleje w miar¢ wzrostu czgstotliwosci poczatkowej. Widmo sygnalow chirp z niezero-
wa czgstotliwoscia poczatkowa przy optymalnej fazie poczatkowej sygnalu i optymal-
nej czestotliwosci probkowania coraz bardziej odbiega od prostokatnego (rosnie wa-
riancja widma amplitudowego) w miarg jak wzrasta czestotliwos$¢ poczatkowa sygnatu.
Wyjatkiem sa sygnaty chirp o 6 < BT < 20, gdzie przy czgstotliwosciach poczatkowych
mniejszych niz 0.01B uzyskuje si¢ nieznaczny (do 2.5 dB) wzrost kompresji, jednak
dalsze zwigkszanie czestotliwosci poczatkowej powoduje zmniejszanie kompresji ta-
kiego sygnatu.

Dla sygnatow chirp o BT > 15 z czestotliwoscig poczatkowa f; > 0.18 maksymalny
mozliwy do uzyskania SNR,,, praktycznie nie zalezy od BT.

Dla kazdej czestotliwosci poczatkowej zmianie ulega optymalna faza poczatkowa sy-
gnatu chirp, przy ktorej uzyskuje si¢ maksymalng kompresje — optymalna faza poczatkowa
generalnie wzrasta w miar¢ wzrostu czestotliwosci poczatkowej. Optymalna czgstotliwos¢é
probkowania pozostaje w dalszym ciagu w przedziale fy< fi, < fiy + 0.07fy.

W miar¢ wzrostu czestotliwosci poczatkowej sygnatu maleje wplyw jego fazy po-
czatkowej na kompresj¢. Przy zerowej czestotliwosci poczatkowej zmiana fazy poczat-
kowej o 1° w stosunku do fazy optymalnej powoduje Srednio zmniejszenie kompresji od
2 do 3 dB. Dla czgstotliwosci poczatkowej wigkszej lub rownej 0.1B zmiana fazy po-
czatkowej o 1° w stosunku do fazy optymalnej powoduje juz tylko zmiang kompresji
srednio w granicach od 0.03 dB do 0.5 dB . Wariancja widma amplitudowego stale
ro$nie w miar¢ wzrostu czestotliwo$ci poczatkowe;.

Sygnaty o BT< 5 wykazuja zdecydowanie mniejszy spadek kompresji w zakresie
zmiany czgstotliwosci poczatkowych nie wigkszych niz 0.01B. Dla sygnatu chirp
0 BT =3 oraz czestotliwo$ci poczatkowej rownej 0.01B i fazach poczatkowych z zakre-
su od 91° do 97° listki boczne nie wystepuja. W przeciwnym przypadku kompresja
spada do poziomu obserwowanego dla sygnalow o BT > 6, chociaz jest od nich nie-
znacznie (1-3 dB) wicksza.
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Nalezy zwroci¢ uwage, ze istniejagce metody probkowania sygnatow pasmowych,
ktorych widmo przenosi si¢ za pomoca sygnatu nosnej fj o istotnie wyzszej czgstotliwo-
sciniz B (fy >> B ) [85], moga by¢ skutecznie wykorzystywane dla probkowania sygna-
tow rozwazanych w tej pracy, ktore nie posiadaja nosne;j.

W tym kontekscie, jezeli sygnal chirp ma czgstotliwo$¢ poczatkowa oraz koncowa
odpowiednio:

fi=nB i fi=(n+1)B (3.4)
gdzie: n=1,2,....
o . , R _SLith
a czgstotliwo$¢ sygnatu nosnej zastapimy czestotliwoscia Srodkowa  f, = o
wowczas analogicznie do pracy [85] otrzyma si¢ zaleznos¢:
2f —B 2f +B
m > > m
ko J2 k+1 (3-5)

gdzie: k — dowolna liczba naturalna zapewniajaca f;>2B, B=f,—f .

W rezultacie dla sygnatow chirp z niezerowa czgstotliwoscia poczatkowa spetnia-
jaca zaleznos¢ (3.4) otrzymamy takie same kompresje, przy identycznej f; jak dla sy-
gnalow chirp o zerowej czestotliwosci poczatkowej oraz identycznym pa$mie i czasie
trwania.

Takie podejscie jest o wiele prostsze do realizacji niz wynikajace z bezposredniego
wykorzystania czgstotliwosci Nyquista f; > 2B. Ponadto pozwala to na otrzymanie mak-
symalnych mozliwych do uzyskania kompresji.
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4. Rozpoznawanie pojedynczych sygnaléw chirp na podstawie
opracowanych metod

W rozdziale tym przedstawiono wyniki badan pojedynczych niezaszumionych
i zaszumionych szumem addytywnym (AWGN lub szumem dolnopasmowym) sygna-
tow chirp, przy wykorzystaniu opracowanych metod opisanych w rozdziale 3.

4.1. Rozpoznawanie pojedynczych niezaszumionych sygnalow chirp

W podrozdziale tym przedstawione zostaty wyniki filtracji dopasowanej w dzie-
dzinie czasu sygnatow chirp przy wykorzystaniu okna prostokatnego oraz operacji nie-
liniowych. Kompresja sygnatu byla wyznaczana przy zalozeniu, ze listek gtowny zawie-
ra tylko jeden splot. Obliczenia przeprowadzone zostaly przy uzyciu oprogramowania
pracujacego w Srodowisku Matlaba. W tabeli 4.1 zestawione zostaly maksymalne wyni-
ki kompresji, jakie mozna uzyskac dla sygnatow chirp z zerowa czestotliwo$cig poczat-
kowa 0 1.5 < BT < 300.

Tabela 4.1. Maksymalne wyniki kompresji dla niezaszumionych sygnatéw chirp
z zerowa czestotliwoscia poczatkowa (1.5 < BT < 300)

Lp. | BT  oo[] SNRow[dB] | Lp.| BT 00 [] SNR o [dB]
1 [1.5]90.1-1049[>500] brak |34 34 952 50.27
2 | 2 90 >500 | listkow [35 | 35 95.4 50.37
3 | 3 | 93.2-102.5] > 500 | bocznych [ 36 | 36 95 50.42
4] 4 95.4 37.28 37| 37 95 51.42
5 | 5 [99.1-102.5] >302 (321) 38| 38 94.9 524
616 917 45.92 39 | 39 95.1 51.6
717 94 46.62 40 | 40 94.8 51.96
3 | 8 94.8 41.03 41 | 41 95 51.58
9 [ 9 95.5 47.99 0| 2 95.1 52.07
10 | 10 95 42.07 3| 43 95.3 51.93
11 11 94.4 4452 44 | 44 95.4 51.78
2] 12 93.6 46.55 45 | 45 95.5 52.53
13| 13 94.5 46.19 46 | 46 95.3 51.86
14| 14 95 45.64 47 | 47 95.4 51.98
15| 15 952 45.38 48 | 48 95.4 52.55
16 | 16 95.3 45.58 49 | 49 94.9 52.43
17 | 17 952 46.15 50 | 50 95.3 54.13
18 | 18 95 47.08 51| 55 94.7 53.24
19 [ 19 94.5 479 52| 60 95.5 53.57
20 | 20 94.4 48.41 53 | 65 95.3 53.79
21 | 21 94.4 49.46 54 | 70 94.7 54.25
22 | 22 95.1 48.3 55| 75 95.3 55.25
23 | 23 95.2 47.87 56 | 80 95.3 55.06
24 | 24 95.4 48.56 571 85 95.9 55.35
25 | 25 95.3 48.77 58 | 90 95.3 55.4
26 | 26 952 4941 59 | 95 95.1 55.61
27 | 27 94 49.04 60 | 100 95.1 56.24
28 | 28 95 49.9 61 | 120 95 56.6
29 [ 29 94.9 50.77 62 | 150 95.5 57.61
30 | 30 94.6 51.41 63 | 170 95.5 58.18
31 | 31 95 49.99 64 | 200 94.9 58.77
32| 32 94.9 50.46 65 | 250 94.9 59.76
33| 33 95.4 50.59 66 | 300 95.5 60.69
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Realizacja wszystkich algorytméw obliczeniowych przy wykorzystaniu uktadow
cyfrowych powigzana jest z okre$leniem precyzji przedstawienia danych, na jakich
wykonywane begda operacje arytmetyczne. Wptywa to bezposrednio na ztozonos¢ ukta-
du i jego szybkos$¢ oraz musi stanowi¢ kompromis pomi¢dzy tymi parametrami a uzy-
skiwang doktadnoscig wynikow.

Wystepowanie dhugich stow kodowych reprezentujacych probki sygnatu wejscio-
wego ogranicza mozliwosci realizacji praktycznej specjalizowanych procesorow reali-
zujacych cyfrows filtracje dopasowang w dziedzinie czasu. Wyniki, ktore przedstawio-
ne zostaty w pracy [134] wykazuja, ze wzrost dlugosci stowa kodowego powyzej 8
bitow praktycznie nie zmienia wspotczynnika SNR,,, dla skompresowanego sygnatu na
wyjsciu filtru dopasowanego przy wykorzystaniu zaréwno okna prostokatnego, jak
i innych okien wygtadzajacych. Pozwala to na stwierdzenie, ze zwigkszenie dlugosci
wejsciowych stow kodowych powyzej 8 bitdw nie zmniejsza rozdzielczosci filtracji
dopasowanej krotkich sygnalow chirp. Przy realizacji praktycznej filtrow dopasowa-
nych wykorzystywane beda 8-bitowe probki wejsciowe w kodzie U2. W tabeli 4.2 po-
kazano przyktadowe wyniki kompresji (SNR,,,) uzyskane dla probek wejsciowych re-
prezentowanych przez liczby w formacie zmiennoprzecinkowym oraz dla probek repre-
zentowanych przez liczby catkowite w kodzie U2.

Tabela 4.2. Wyniki kompresji uzyskane dla probek reprezentowanych przez liczby w formacie
zmiennoprzecinkowym lub przez liczby catkowite w kodzie U2

SNR,,; [dB]
Lp.| BT Liczby Liczby
w formacie zmiennoprzecinkowym w kodzie U2
1 3 >500 (brak listkoéw bocznych) | >500 (brak listkéw bocznych)
2 5 321 >500 (brak listkdw bocznych)
3110 42.07 41.82
4 | 20 48.41 51.63
5 1375 50.87 49.86
6 | 50 54.13 51.53
7 1100 56.24 554
8 1200 58.77 56.2

Z tabeli 4.2 wynika, ze dla BT < 5 uzyskuje si¢ lepsze wyniki dla liczb w kodzie U2
anizeli dla liczb w formacie zmiennoprzecinkowym. Dla sygnatéw o BT > 5 wyniki
r6znig si¢ od siebie nie wiecej niz + 5%.

W systemach cyfrowych z probkowaniem rownomiernym analogowy sygnatl wej-
$ciowy zamieniany jest w ciag probek w statych interwatach czasowych Ty, okre§lanych
przez czgstotliwo$¢ probkowania f;. Odbiornik probkuje sygnat wejsciowy, ktory nad-
chodzi w losowych chwilach czasu i z tego powodu probkowanie jego moze nastapic
w chwilach roéznych od tych, ktore byly przyjete przy wyznaczaniu charakterystyki
impulsowej filtru dopasowanego [123]. Na rysunku 4.1 przedstawiono przyktadowa
rozbiezno$§¢ w probkowaniu sygnatu i ustalaniu wspotczynnikow charakterystyki im-
pulsowe;j filtru dopasowanego.
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Rys. 4.1. Rozbiezno§¢ w probkowaniu sygnatu i ustalaniu wspotczynnikow charakterystyki im-
pulsowej filtru dopasowanego: O — wspdlczynniki charakterystyki impulsowe;j filtru
dopasowanego, [1 — probki sygnatu

Wspotczynniki charakterystyki impulsowej filtru dopasowanego wyznaczone zostalty
w chwilach #y, t;, ...ts . W przypadku normalnej pracy odbiornika probkowanie moze
przypas¢ w dowolnych momentach czasowych odleglych od siebie o T, zaznaczonych
na rysunku 4.1 linig przerywang. Momenty probkowania ¢,; przypada¢ moga w dowol-
nym momencie przedziatu wyznaczanego przez T,. Nierownos¢ okreslajaca momenty
probkowania sygnatu ¢,; w stosunku do momentow fo, t, ...ts ..., dla ktorych okreslone
zostaty wspolczynniki charakterystyki impulsowe;j filtru ma postac:

t; <t;,<t+T,, gdzie i =0,1,2.... 4.1

Roznica At pomigdzy czasami ¢,; probkowania sygnalu a czasami #;, w ktorych wyzna-
czane byly wspotczynniki charakterystyki impulsowej filtru miesci si¢ w granicach:

0< 4t<T; (4.2)

Uwzgledniajac okresowos$¢ probkowania, nierdwnosc¢ (4.2) mozna przedstawi¢ w postaci:

1,25 4t<T1,/2 4.3)

Chcac oceni¢ wptyw opdznienia A¢ sygnalu na jego kompresje, okres probkowania 7
podzielony zostat na M przedziatow, a opdznienie A¢ przedstawione zostato jako:

At=+kT,/M, gdzie k=0,1,2, ... M/2 (4.4)

Na rysunku 4.2 oraz w tabeli 4.3 przedstawione zostaty rezultaty kompresji (SNR,,),
w zalezno$ci od 4 ¢t = + kT, /256, k=0, 1, 2, ...128 dla sygnatu chirp o parametrach
f1=0,/=15MHz, T=2.5 ps, g = 96°, przy optymalnej czgstotliwosci probkowania
f;=30.2 MHz, dt = T, / 256 = 0.12935 ns. Wspotczynniki charakterystyki impulsowej
filtru wyznaczono dla optymalnych parametrow sygnatu.
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Rys. 4.2. Zalezno$¢ stopnia kompresji SNR,,, od 4 t ==+ kT, / 256 dla sygnatu chirp o parametrach
f1=0,f,=15MHz, T =2.5 ps, gy = 96" przy optymalnej czgstotliwosci probkowania
fs =30.2 MHz, dt = T/256 = 0.12935 ns, probki sygnatu byly 8-bitowe w kodzie U2,
wspolczynniki charakterystyki impulsowej filtru wyznaczone dla optymalnych parame-
tréw sygnalu

Tabela 4.3. Wyniki kompresji sygnatu chirp(0-15) MHz, BT=37.5 uzyskane dla optymalnej /R

Lp.| k |SNR,.[dB]]|Lp.]| k | SNR,..[ dB]
1 [-20] 2584 [21]0| 4986
2 |19 2633 221 4935
3 18| 2675 |23 2| 4857
4 |17 2715 243 4635
5 |-16] 2778 |25 4| 4314
6 |-15| 2836 |26|5| 4031
7 [-14| 2895 |27|6]| 3976
8 [-13| 2952 [28|7]| 3816
9 [-12| 3009 [29[8 | 3701
10[-11] 3107 [30]9 36.0
11[-10] 3187 |31]10] 352
P 3269 |32 [11| 3383
13| -8 33.63 |33 12| 33.16
14| 7 3462 |34 [13] 32.66
15| -6 36.14 |35 [14| 31.68
16 | -5 3772 |36 [15| 3121
17| -4 3899 |37 [16] 30.69
18] 3 4116 |38 [17] 30.06
19 2 4426 |39 [18] 296
20 | -1 4591 |40 [19] 29.09

Na rysunku 4.3 oraz tabeli 4.4 przedstawione zostaly wartosci SNR,,; w zalezno$ci od
At==xkT,/256,k=0,1,2,...,128, dla chirp o parametrach f; =0, /; = 15 MHz, T=2.5 ps,
@y = 96° przy optymalnej czgstotliwosci probkowania f; = 30.2 MHz, dt = T, / 256 =
= 0.12935 ns, wspodtczynniki charakterystyki impulsowej filtru wyznaczone kazdorazo-
wo na podstawie aktualnych probek sygnatu.
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Rys. 4.3. Zalezno$¢ stopnia kompresji SNR,,, od 4 t ==+ kT, / 256 dla sygnatu chirp o parametrach
f1=0,f,=15MHz, T=2.5 ps, py = 96° przy optymalnej czgstotliwosci probkowania
Fy=30.2 MHz, dt = T, / 256 = 0.12935 ns, probki sygnalu o$miobitowe w kodzie U2,
wspolczynniki charakterystyki impulsowej filtru wyznaczone kazdorazowo na podsta-
wie aktualnych probek sygnatu

Tabela 4.4. Wyniki kompresji sygnatu chirp (0-15) MHz, BT=37.5 uzyskane dla /R wyznaczanej
kazdorazowo na podstawie aktualnych probek sygnatu

Lp.| k |SNR,.[dB]|Lp.]| k | SNR,., [dB]
1 [20] 3319 |21|0] 49386
2 [-19] 3355 | 221 43.78
3 [-18] 3424 |23 2| 4893
4 [-17] 3435 |24|3 | 4715
5 [-16] 3481 |25|4| 4715
6 |-15] 3557 |26]5| 4671
7 [-14] 3585 | 27| 6| 4556
8 [-13] 36.79 |28 7| 4424
9 [-12] 3727 |29|8| 43.17
10 |[-11] 3805 |30]9| 4397
11 [-10] 3835 |31]10] 420
12] 9| 3899 |32]11| 4282
13| 8| 3948 [33]12] 42.19
14| 7| 4097 |34 [13] 4123
15| 6| 4202 |35|14| 4069
16 | 5| 4384 |36 15| 4025
17| 4| 4389 |37 16| 3975
18| 3| 4579 |38 [17| 39.15
19 2| 4593 |39 18] 3827
20 | -1 | 4604 |40 [19] 3865

Otrzymane wyniki dla przyktadowego sygnatu chirp, uwzglgdniajace nieunikniony
wplyw rozbiezno$ci w probkowaniu sygnatu przez odbiornik i ustalaniu wspotczynni-
kow charakterystyki impulsowej filtru dopasowanego, pokazuja ich duzy wpltyw na
poziom kompresji. Problem ten mozna rozwigza¢ poprzez opracowane systemy filtrow
dopasowanych, ktore przedstawione zostaty w rozdziale 6.
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4.2. Rozpoznawanie pojedynczych sygnaléw chirp w obecnoSci szuméw

Wyniki badan przedstawione dotychczas dotyczyly przypadku, kiedy sygnal chirp
byt rozpoznawany w idealnych warunkach, tzn. przy braku jakichkolwiek zaklocen.
W rzeczywisto$ci sytuacja taka prawie nigdy nie ma miejsca. W podrozdziale tym
przedstawione zostaly wyniki filtracji dopasowanej w dziedzinie czasu w obecnosci
zaktdcen. Sposrod wielu modeli kanatow z zakldéceniami do badan wybrano powszech-
nie stosowany kanat z addytywnym szumem biatym (A WGN — Additive White Gaussian
Noise) [81] oraz szum dolnopasmowy [114, 170]. Badania nad wplywem zaktocen na
filtracje wykonane byly w funkcji stosunku sygnatu wejsciowego (odbieranego sygnatu
sondujacego) do szumu na wejsciu filtru dopasowanego [73, 130]. Miarg tego stosunku
w mierze logarytmicznej jest wspotczynnik SNR;, zdefiniowany ponize;j:

SNR, = IOlog% (4.5)

4

gdzie: P.—moc sygnalu wej$ciowego, P: — moc szumu.

Zaktadamy, ze kanatl jest liniowy i ma dostatecznie szerokie pasmo dla transmisji zmo-
dulowanego sygnatu przy pomijalnych znieksztalceniach lub ich braku.

Badaniu poddano sygnatly chirp o réznych BT i zerowej czestotliwosci poczatko-
wej. Sygnaly byly zaszumione addytywnie szumem gaussowskim lub dolnopasmowym
o roznych warto$ciach SNR;,. Szum wystepowal przed sygnatem chirp w trakcie trwania
sygnalu i po jego zakonczeniu. Dla ustalonego stosunku sygnal/szum (SNR;,) wykony-
wano 100 000 symulacji rozpoznawania tak zaszumianego sygnatu chirp — dla kazdej
symulacji byta inna realizacja szumu.

Filtracja dokonywana byla w dziedzinie czasu przy korzystaniu z okna prostokatnego,
optymalnych parametrach sygnatu, stosowaniu operacji nieliniowych oraz zatozeniu, ze
listek glowny zawiera tylko jedna probke.

Za blad nie rozpoznania sygnatu chirp (error %) uznawano sytuacje, w ktorej cen-
tralny splot byl mniejszy lub réwny jakiemukolwiek innemu bocznemu splotowi.
W przypadku, gdy w danej symulacji stwierdzono btad nie rozpoznania, wowczas do
obliczen warto$ci $redniej SNR,,, przyjmowano warto$¢ zero. Na rysunku 4.4 przedsta-
wiono przyktad zaszumionego sygnatu chirp oraz wynik jego filtracji w dziedzinie czasu.
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Rys. 4.4. Przyktad zaszumianego sygnatu chirp o parametrach A = 1, 4f'= 15 MHz, T =1 ps,
@0 =96°, BT = 15, f; = 30 MHz, szum gaussowski SNR,, = 0 dB oraz wyniku jego filtra-
cji w dziedzinie czasu: a) sygnat chirp po probkowaniu, b) wynik filtracji tego sygnatu
w dziedzinie czasu
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Wyniki symulacji rozpoznawania zaszumianych chirp sygnalow przedstawiono w tabe-
lach 4.5 1 4.6 oraz na rysunkach 4.5 1 4.6.

Tabela 4.5. Zaleznos$¢ bledu nie rozpoznawania (error %) oraz SNR,,, w funkcji SNR;, dla roz-
nych BT, sygnat chirp zaszumiony szumem gaussowskim

BT =5 BT =15 BT =375 BT =50
Lp SNR;, error Srednia error srednia error sSrednia error Srednia
[dB] % SNR 1 o | SNRous | o | SNRou | o, | SNRu
[dB] [dB] [dB] [dB]
1 -9 4839 | 0.6241| 1745| 3.175| 0.7 5.83 0.13]| 6.80
2 -8 39.68| 0.7042| 9.75| 4.051| 0.16| 6.89 0.02| 7.85
3 -7 3091 0.7345| 4.25| 5.044| 0.01 7.89 0 8.88
4 -6 21.47 1.114 1.25] 6.027| 0 8.95 0 9.91
5 -5 13.82 1.436 0.28| 7.074| O 9.96 0 10.91
6 -4 337 1.825 0.05| 8.083| O 10.98 0 11.91
7 -3 3.41 2.21 0 9.116| 0 11.98 0 12.92
8 -2 1.18| 2.894 0 10.16 0 13.00 0 13.93
9 -1 0.23| 3.693 0 11.15 0 14.02 0 1491
10 0 0.07 | 4.306 0 12.21 0 15.00 0 15.95
11 1 0 5.26 0 13.22 0 16.02 0 16.93
12 2 0 6.35 0 14.20 0 17.02 0 17.96

Tabela 4.6. Zalezno$¢ bledu nie rozpoznawania (error %) oraz SNR,, w funkcji SNR,, dla
réznych BT, sygnal chirp zaszumiony szumem dolnopasmowym

BT=5 BT=15 BT =37.5 BT =50
Lp SNR;, error sSrednia error srednia error srednia error Srednia
[dB] % SNR,,.; % SNR,,.; % SNR s o SNR s

[dB] [dB] [dB] [dB]
1 -9 17778 | 0.6241 (6590 0.772 | 36.51 | 1.722 |22.89| 2.428
2 -8 | 7224 | 0.7048 | 58.43 | 1.048 |24.61 | 2.353 | 12.56| 3.229
3 -7 | 68.32| 0.7346|47.69| 1471 |13.67| 3.13 | 530| 4.168
4 -6 | 64.11 | 1.1140(36.43| 1919 | 6.09| 4.028 | 1.60| 5.167
5 -5 | 52.05| 1.4360(24.53| 2.594 | 1.65| 5.014 | 0.43| 6.167
6 -4 |1 4382 1.8250(15.33| 3.354 | 0.43| 6.041 | 0.02| 7.144
7 -3 13949 2210 | 7.98| 4247 | 0.05 7.08 0 8.224
8 -2 | 3141 2.894 | 3.33| 5.198 0 8.11 0 9.236
9 -1 1692 | 3.693 | 0.86| 6.232 0 9.108 0 10.23
10 0 | 13.63| 4306 | 029| 7.244 0 10.15 0 11.27
11 1 8.02 | 5.260 0 8.269 0 11.16 0 12.28
12 2 2.1 6.349 0 9.321 0 12.16 0 13.27

13 3 0.76 | 7.455 0 10.36 0 13.18 0 14.3
14 4 0.39 | 8.459 0 11.38 0 14.20 0 15.29

15 5 0 9.592 0 12.38 0 15.20 0 16.3
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Rys. 4.5. Wyniki symulacji rozpoznawania sygnatéw chirp w obecnosci szumu gaussowskiego
lub szumu dolnopasmowego, wykresy liczby btgdéw nie rozpoznania sygnalu chirp
oraz wartosci $rednie kompresji (SNR,,), w zaleznosci od stosunku sygnatu/szum
(SNR;,): a), b) dla BT =5; ¢), d) dla BT=15; ¢), f) dla BT =37.5
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Rys. 4.6. Wyniki symulacji rozpoznawania sygnatéw chirp w obecnosci szumu gaussowskiego
lub szumu dolnopasmowego, wykresy liczby blgdéw nie rozpoznania sygnalu chirp
oraz wartosci $rednie kompresji (SNR,,), w zaleznosci od stosunku sygnatu/szum
(SNR;,) dla BT = 50: a) liczba btgddéw, b) wartos¢ srednia kompresji

Otrzymane wyniki pokazuja, ze wptyw szumow bedzie znaczacy na bardzo krotkie
sygnaly chirp, dla ktorych w warunkach idealnych wspoétczynnik SNR,,, jest bardzo
wysoki (w granicznym przypadku listki boczne znikajg). Praktycznie dla SNR,, < 1 dB
(szum gaussowski) prawdopodobienstwo nie rozpoznania krotkiego sygnatu chirp
(BT = 5) staje si¢ r6zne od zera i szybko ro$nie w miar¢ dalszego wzrostu poziomu
szumow. Przy zaszumieniu sygnalu szumem dolnopasmowym bledy nie rozpoznania
zaczynaja wystgpowac juz przy wartosciach SNR;, = 4 dB (dla BT = 5). Jak nalezato si¢
spodziewa¢, wptyw poziomu szumu na wyniki filtracji dopasowanej dla sygnatow chirp
o coraz wigkszym BT jest mniej znaczacy, ale zawsze szum dolnopasmowy ma zdecy-
dowanie wigkszy wptyw na ich kompresje¢ niz szum gaussowski. Bledy nie rozpoznania
sygnalu zaczynaja pojawiaé si¢ przy zaszumieniu szumem dolnopasmowym o kilka
decybeli mniejszym niz w przypadku szumu gaussowskiego. Srednia kompresja jest
roéwniez mniejsza o kilka dB w przypadku zaszumienia szumem dolnopasmowym niz
w przypadku szumu gaussowskiego.
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5. Rozpoznawanie sekwencji krotkich sygnalow chirp w oparciu
0 opracowane metody

Technika cyfrowa daje szerokie mozliwosci w zakresie generowania zlozonych
sygnatow, do jakich nalezg sygnaty z liniowg modulacjg czgstotliwosci i manipulacja
kodowsg.

W technikach lokacyjnych czgsto sa wykorzystywane pseudoszumowe sekwencje
kodowe, najczesciej binarne [44, 50, 54, 89, 90, 141, 144, 162]. Binarne sekwencje
szumopodobne sg szeroko stosowane w systemach telekomunikacyjnych, pomiarowych
oraz radarowych. Do zbioru tych sekwencji naleza: kody Barkera, Willarda, Neumana-
-Hoffmana, Alexis [83], sekwencje maksymalnej dhugosci [28], ztote kody, sekwencje
Kasami.

Funkcja autokorelacji takich sygnatow charakteryzuje si¢ wysokim stosunkiem listka
gtéwnego do listkdw bocznych. Dzieki tej wlasnosci do rozpoznawania tych sygnatow
wykorzystuje si¢ filtracje dopasowang [23].

5.1. Zasady formowania sekwencji sygnaléw chirp z wykorzystaniem kodow
szumopodobnych

Stosujac filtracj¢ dopasowana do celow identyfikacji kodéw binarnych nalezy doko-

na¢ zamiany 0 w —1 [28, 45]. W wyniku takiej transformacji ciag binarny ay, a;, a,

.. iy .. @,y ZOStaje przeksztatcony w ciag by, by, by,...,b;,...b, 1, gdzie a; € {0,1} a b; €

{~1,1} dlai = 1, 2... n —1. Transformacj¢ taka mozna przeprowadzi¢ uzywajac wyraze-
nia:

bj=2a;—1 dla i=0,1...n—1. (5.1)

Algorytm filtracji dopasowanej dla ciagu by, b,, bs,...,b;,...b, mozna zapisac jako:

n-1

y,=2b, h, gdzie h=b,;, j=12,...n (5.2)

Jj—m""m
m=0

W przypadku uwzgledniania wszystkich splotoéw wspotczynnik kompresji ciggu kodo-
wego SNR,,, wyznaczany jest z wyrazenia (2.77). Stosujac operacje nieliniowe na splo-
tach wspotczynnik kompresji ciagu kodowego wyznaczany jest ze wzoru (3.2).

W tabeli 5.1 zamieszczone zostaly wybrane kody szumopodobne o dtugosciach do 24
bitow oraz ich wspotczynniki kompresji uzyskiwane przy uwzglednianiu wszystkich
splotéw oraz wykorzystaniu operacji nieliniowych.

Cyfrowy filtr dopasowany wykrywajacy sekwencje kodowa ma takg sama strukture jak
filtry przedstawione na rysunkach 2.26 1 3.10.
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Tabela 5.1. Sekwencje kodowe. Typ: A — Alexis, B — Barkera, N — Neumana-Hoffmana,

W — Willarda
SNR,,, [dB] SNR,,, [dB]

Lp. Stowo kodowe Typ | 7 wszystkie sploty | operacje nieliniowe
1 1100 A |3 9.5424 brak listkéw bocznych
2 |110 BW ]| 3 9.5424 brak listkéw bocznych
3 [1110 B | 4 12.0412 12.0412
4 [1101 B |4 12.0412 12.0412

5 11100 W | 4 6.0206 12.0412
6 |11101 BA | 5 13.9794 13.9794

7 11010 W |5 7.9588 13.9794

8 ]1000100 A |7 7.3595 7.3595

9 10001101 B |7 16.9020 brak listkéw bocznych
10 1110100 W |7 10.8814 16.9020
11 00001101 N |8 12.0412 18.0618
12 {00011101 N |8 8.5194 18.0618
131110100001 A |9 9.5424 19.0849
14 1000011101 N |9 13.0643 13.0643
151001111101 N [9 13.0643 13.0643
16 |0000011010 N |10 13.9794 13.9794
1710000110101 N |10 13.9794 13.9794
18 (10100110000 A |11 11.2854 11.2854
1911100010010 BN |11 20.8279 brak listkéw bocznych
20 |11101101000 W |11 11.2854 14.8073
21 {00001011001 N |11 14.8073 14.8073
22 1000111101101 N [12 9.5424 21.5836
23 {001100000101 N [12 15.5630 15.5630
24 1111100110101 AB |13 22.2789 22.2789
25 10000001100101 N |13 16.2583 16.2583
26 [1111100101000 W |13 12.7364 12.7364
27 {0000010110011 N |13 16.2583 16.2583
28 |100001100110101 N |14 16.9020 16.9020
29 {[00110011111010 N |14 16.9020 16.9020
30 {001111100110101 N |15 17.5012 17.5012
31 {000011001001010 N |15 17.5012 17.5012
32 10000011001101011 N |16 18.0618 18.0618
33 {0000111011101101 N |16 18.0618 18.0618
34 [11101111001011101 A |17 10.6296 10.6296
35 {00001011001110101 N [ 17 12.5678 12.5678
36 |00001111011011101 N |17 18.5884 18.5884
37 {000010101101100111 N |18 15.5630 25.1055
33 1001100111110100101 N |18 19.0849 25.1055
39 [1000001001100010100 A |19 8.6731 8.6731
40 10000111000100010010 N [19 19.5545 19.5545
41 10001110111011011010 N |19 19.5545 19.5545
42 100000100110101001110 N [20 20 20
43 100010001111100101101 N [20 13.9794 26.0206
44 1000000101110100111001 N |21 20.4238 20.4238
45 1001101100001000010101 N |21 20.4238 20.4238
46 10001000111110011011010 N [22 17.3060 26.8485
47 |10011111101100010101100 A |23 13.2552 17.6921
48 100000010101100110100111 N |23 13.2552 21.2140
49 [00000011110011001001010 N |23 17.6921 21.2140
50 {000111111001000011001010] N |24 8.5194 18.0618
51 {000001110011101010110110] N |24 15.5630 27.6042
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Kody szumopodobne w potaczeniu z sygnatami chirp moga by¢ efektywnie wyko-
rzystane do zwigkszenia niezawodnoS$ci rozpoznawania sygnatow sondujacych w obec-
nosci zaktocen naturalnych oraz celowych. Zera i jedynki w szumopodobnym ciggu
kodowym moga by¢ reprezentowane przez sygnaty up-chirp i down-chirp. Do identyfi-
kacji tak sformowanych sekwencji nalezy stosowaé dwuetapows filtracj¢ dopasowana.
Pierwsza filtracja zwigzana jest z rozpoznawaniem kazdego z pojedynczych sygnatow
chirp formujacych sekwencje, w efekcie czego uzyskujemy cigg binarny, ktory jest
nastgpnie transformowany do ciggu reprezentowanego przez liczby +1, —1. Ciag repre-
zentowany przez liczby +1, —1 poddawany jest drugiej filtracji dopasowanej. Wspot-
czynniki charakterystyki impulsowej tego filtru sa okreslone przez wyrazy poszukiwa-
nego kodu szumopodobnego zapisanego w odwrotnej kolejnosci.

W pracy tej autor wykorzystuje dwa sposoby rozpoznawania sekwencji kodowych,
w zaleznosci od ich struktury. Pierwszy sposob dotyczy rozpoznawania sekwencji skta-
dajacych si¢ z up-chirp i down-chirp, natomiast druga metoda rozpoznawania podob-
nych sekwencji kodowych ale zlozonych z sygnatéw chirp tylko jednego rodzaju
(up-chirp lub down-chirp).

a)
0
MF0 R
we 1010010 W
Uktad I vk s
X Formujacy ”
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\%%
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Rys. 5.1. Struktury systemu lokacyjnego wykorzystujace dwuetapowa filtracj¢ dopasowana:
a) struktura wykorzystujaca dwa filtry dopasowane MFO0 i MF1, z ktérych jeden reagu-
je (wykrywa) na sygnat up-chirp, a drugi reaguje na down-chirp, b) struktura wykorzy-
stujaca jeden filtr dopasowany reagujacy na up-chirp

Na rysunku 5.1 przedstawiono struktur¢ systemu lokacyjnego, wykorzystujacego
dwuetapowa filtracj¢ dopasowang [126].

Na rysunku 5.1 a) przedstawiona zostata pierwsza metoda. System sklada si¢
z dwoch kanatéw o $cisle wyrownanych opoznieniach zaleznych od procesow przej-
sciowych w tych kanatach. Gorny kanat z pasmem [f; f>] reaguje na sygnat down-chirp,
a dolny z pasmem [f; f;] reaguje na sygnat up-chirp. Skompresowane sygnaty wyjscio-
we z filtréw MF0 1 MF1 stuzag do wytworzenia binarnego ciggu impulsow w uktadzie
formujacym. Cigg zerojedynkowy transponowany jest nast¢pnie w ciag sktadajacy sie
z elementow +1, —1, ktéry trafia na wejscie filtru dopasowanego MFK reagujacego na
okreslony cigg kodowy.
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Druga metoda zostala zilustrowana na rysunku 5.1b). Struktura zawiera tylko jeden
kanal, a jedynki i zera sg przedstawiane przez jeden typ sygnatu chirp (np. up-chirp).
Proces kodowania przebiega nast¢pujaco:

— jedynka reprezentowana jest przez dwa kolejne up-chirp (bez przerwy pomig¢dzy

sygnatami),

zero reprezentowane jest przez pojedynczy up-chirp, przy czym pomiedzy tak
zakodowanymi stanami 0 i 1 wystgpuje przerwa o czasie rownym czasowi trwa-
nia sygnatu chirp.

Uktad formujacy na podstawie poziomu sygnatu na wyjsciu filtra oraz zadanych odste-
poéw czasowych jakie powinny by¢ pomiedzy wysokimi stanami, formuje cigg zeroje-
dynkowy transponowany nastepnie w ciag +1, —1, ktory trafia na wejscie filtru dopaso-
wanego MFK reagujacego na okreslony ciag kodowy.

Wyniki symulacji rozpoznawania obu wyzej wymienionych sekwencji sygnatow

chirp przedstawiono na rysunkach 5.2 1 5.3.

a)

<)

0

Y 18 dB
S

2 4 t /s] 5 x10°

5ty 75 xi0° 00 50 100 150 200 250 300

Rys. 5.2. Wynik filtracji pary sygnatow up-chirp (0-15 MHz) i down-chirp (15 MHz — 0) poda-

nych na wejscie filtru wykrywajacego down-chirp, czas trwania obu sygnatéw jest iden-
tyczny wynosi 7 = 2.5 ps. W procesie filtracji wykorzystywano okno prostokatne oraz
stosowano operacje nieliniowe a faza poczatkowa sygnatu i czgstotliwos§¢ probkowania
byly optymalne: a) sygnat up-chirp 1 wystgpujacy bezposrednio po nim down-chirp,
b) sygnal na wyjsciu filtru dopasowanego wykrywajacego down-chirp na wejscie, kto-
rego podano sygnat (a), c) sygnal up-chirp przerwa roOwna czasowi trwania impulsu
i nastepnie down-chirp, d) sygnal na wyjsciu filtru dopasowanego wykrywajacego
down-chirp na wejscie, ktorego podano sygnat (c)
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Rys. 5.3. Wynik filtracji pary sygnatéw up-chirp (0-15 MHz) podanych na wejscie filtru wy-
krywajacego up-chirp, czas trwania sygnalu wynosi 7' = 2.5 ps. W procesie filtracji
wykorzystywano okno prostokatne oraz stosowano operacje nieliniowe, a faza po-
czatkowa sygnatu i czgstotliwo§¢ probkowania byly optymalne: a) dwa sygnaty up-
chirp wystepujace bezposrednio po sobie, b) sygnat na wyjsciu filtru dopasowanego
wykrywajacego up-chirp na wejscie, ktorego podano sygnat (a), c¢) dwa sygnaly up-
chirp z przerwa pomigdzy nimi wynoszaca rowng czasowi trwania impulsu, d) sygnat
na wyjsciu filtru dopasowanego wykrywajacego up-chirp na wejscie, ktérego podano
sygnat (c)

Analizujagc otrzymane wyniki mozna zauwazy¢, ze podajac na filtr wykrywa-
jacy down-chirp sygnal up-chirp, na wyjsciu filtra wystepuje zwigkszenie poziomu
szumu sygnatu wyjsciowego w poréwnaniu z sytuacja rozpoznawania wlasciwego sy-
gnalu, kiedy poziom takiego szumu jest istotnie mniejszy w poréwnaniu do listka glow-
nego. Analogiczng sytuacje mamy w odwrotnym przypadku — sygnal down-chirp po-
dawany na wejscie filtru wykrywajacego up-chirp.Wynika to z duzego wspotczynnika
korelacji pomiedzy sygnatem up-chirp a down-chirp opisanego wyrazeniem [141]:

- 53
p >JBT (5.3)

gdzie:
p — wspolezynnik korelacji,
B — szerokos$¢ pasma,
T — czas trwania impulsu.
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Narzuca to odpowiednie ograniczenia na przedstawiona metod¢ kodowania sygna-
tami wup-chirp i down-chirp zer i jedynek sekwencji kodowych. Po to aby podwyzszo-
ny poziom sygnatu szumowego na wyjsciu filtru reagujacego na sygnat up-chirp, gdy
na jego wejscie podawany jest sygnat down-chirp, nie byl falszywie interpretowany,
nalezy pomiedzy tymi sygnatami wprowadzi¢ przerwe rowng co najmniej czasowi
trwania sygnalu . Wynika to z symulacji pokazanych na rysunku 5.2.

Jak wida¢ z rysunku 5.3 sygnaty chirp jednego typu przychodzace bezposrednio
po sobie na wejscie filtru przeznaczonego do ich wykrywania, tylko nieznacznie pod-
wyzszaja poziom listkdw bocznych, w poréwnaniu z przypadkiem, gdy odstep pomig-
dzy nimi jest rdwny czasowi trwania impulsu.

Przedstawienie jedynek i zer sekwencji kodowych za pomoca odpowiednich sygnatow
chirp powinno uwzglednia¢ bezposrednie wystgpowanie po sobie identycznych symboli
sekwencji kodowej.

Rozpatrzmy przyktadowe kodowanie sygnatami up-chirp jedynek, a sygnatami down-
chirp zer sekwencji szumopodobnej 11010.

Sygnat sondujacy ma wtedy postac:

upup_down_up_down
gdzie:
up — sygnatl up-chirp,
down — sygnat down-chirp,
_ — przerwa pomigdzy sygnatami.
Sygnat sondujacy utworzony na podstawie tej samej sekwencji szumopodobnej, gdy
do kodowania jedynek i zer uzyje si¢ tylko sygnatu up-chirp bedzie mozna zapisac jako:

upup_upup_up_upup_up

5.2. Rozpoznawanie sekwencji krotkich sygnalow chirp w warunkach szumow

Autor proponuje dokona¢ oceny stopnia rozpoznania sekwencji sygnatow chirp
opisanych w podrozdziale 5.1 w obecnosci szumow na podstawie ponizszego modelu.
Prawdopodobienstwo poprawnego rozpoznania kodu szumopodobnego, w ktorym zera
ijedynki s reprezentowane przez sygnaty chirp, mozna okresli¢ w ponizszy sposob.
Nalezy wprowadz1c nastgpujace okreslenia [70, 71]:

A zdarzenie polegajace na poprawnym rozpoznaniu ciggu kodowego,

B, — zdarzenie polegajace na wystgpieniu & btgdow w odebranym ciagu
kodowym,

C — zdarzenie polegajace na biednym rozpoznaniu sygnatu chirp re-

prezentujacego i-tq¢ pozycje ciggu kodowego,

P(A/By) — prawdopodobienstwo warunkowe poprawnego rozpoznania ciagu
kodowego przy wystagpieniu w nim k btedow,

P(C))=p; — prawdopodobienstwo blednego rozpoznania chirpu reprezentujace-
go i-tq pozycje¢ ciagu kodowego,

P(By) — prawdopodobienstwo wystapienia w odebranym ciaggu kodowym k&

blgdow.
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Zbidr {P(By): k= O,_n } tworzy uktad zupelny zdarzen, a zatem:

S P(B,)=1 (5.4)

Stosujac wzor na prawdopodobienstwo catkowite mozna wyznaczy¢ prawdopodobien-
stwo poprawnego rozpoznania ciggu kodowego jako:

P(4)=Y P(A/B,)P(B,), gdzie: n— dlugosé kodu (5.5)
k=0

Zaktadajac, ze zdarzenia polegajace na blednym rozpoznaniu sygnatéw chirp reprezen-
tujacych poszczegdlne pozycje ciagu kodowego sa parami niezalezne:

P(C/C)=P(C)=p dla i#j, i,j=1n (5.6)
gdzie:
C; — zdarzenie polegajace na blgdnym rozpoznaniu i-tego sygnatu chirp,
C; — zdarzenie polegajace na blednym rozpoznaniu j-tego sygnatu chirp,
i,j=Ln.

Z przyjetych zatozen wynika, ze rozktad prawdopodobienstwa zdarzen C; (i=Ln)
jest rozktadem dwumianowym (Bernoulliego).

Prawdopodobienstwo P(B;) wystapienia k& btedow w odebranym ciggu kodowym moz-
na wigc wyznaczy¢ z wyrazenia:

P(B)=()p (1-p)" (5.7)
Prawdopodobienstwa warunkowe P(4/B;) wyznacza si¢ metodg symulacji komputerowe;.
Dla kodu o dlugosci n przy zalozeniu, ze wystapito w nim & bledow jest (] ) mozliwych

rozkltadow btedow w tym ciggu. Dla kazdego mozliwego rozkladu btedow w ciagu
kodowym na podstawie wzorca danego ciagu kodowego symuluje si¢ filtracje dopaso-
wang. Dla kazdej symulacji sprawdza sig, czy listek gtowny jest wiekszy od najwigk-
szego z listkow bocznych , co jest warunkiem poprawnego rozpoznania kodu znie-
ksztalconego na k pozycjach. Jezeli liczba takich przypadkow wynosi my, wowczas
korzystajac z klasycznej definicji prawdopodobienistwa otrzymuje sie:

P(A/B)="% | gdzie: k=1,n (5.8)
()
Z definicji prawdopodobienstwo P(4/By) =1, poniewaz k=0 oznacza, ze w ciggu kodo-
wym nie wystapit zaden btad.
W rezultacie podstawiajgc do wzoru (5.5) prawdopodobienstwa wyznaczone z wyrazen
(5.7) 1 (5.8) i uwzgledniajac, ze P(4/By) = 1, otrzymujemy ostateczny wzor na prawdo-
podobienstwo poprawnego rozpoznania ciggu kodowego:

P(4)=(1- p)' + Z’”—)( )pH (1= p)* = (1= p) + i_m,cpka—p)"*" (59)

Jezeli prawdopodobienstwa bigdnego rozpoznania sygnalow reprezentujacych jedyn-
ke (p;) Iub zero (py) w sekwencji kodowej sa rozne (py # p;), przy niezmiennych pozosta-
tych zalozeniach, to prawdopodobienstwo P(A) nalezy wyznacza¢ z wyrazenia (5.10):
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nom
P(A)=3 % s (pl (1= p)" " ()py (1= py) ™ (5.10)
ky =0 ky=0 (k:)+k(:
gdzie:
n; — liczba jedynek w sekwencji kodowej,
ng — liczba zer w sekwencji kodowej,
no + n; = n — dlugosc sekwencji kodowej,
p1 — prawdopodobienstwo blednego rozpoznania jedynki,
po— prawdopodobienstwo btednego rozpoznania zera.

Prawdopodobienstwa p, p, p; blednego rozpoznania sygnatow chirp przedstawiajacych
jedynki i zera sekwencji kodowej mozna wyznaczy¢ metoda Monte Carlo [169] dla
danego poziomu zaktocen, co zostato opisane w podrozdziale 5.1.

W tabeli 1. (zalgcznik) przedstawiono wyniki symulacji wyznaczajace prawdopodo-
bienstwa P(A/By) oraz warto$ci maksymalnej liczby btedow k.. w sekwencji kodowej,
dla ktorych kod jest zawsze rozpoznawany. Obliczenia przeprowadzone zostaty dla
dwoch przypadkow:

— przy uwzglednianiu wszystkich splotow,

— przy wykorzystaniu operacji nieliniowych na splotach.

Otrzymane wyniki pokazuja, ze stosowanie operacji nieliniowych przy filtracji

dopasowanej sekwencji kodowych zwigksza prawdopodobienstwo P(A/By) ich rozpo-
znania przy wystgpowaniu blednych symboli w sekwencji kodowej. W niektorych
przypadkach rosnie o jeden, a nawet o dwa maksymalna liczba btedow £, przy kto-
rych kod jest rozpoznawany z prawdopodobienstwem réwnym jeden (poz. 22, 37, 38,
43, 46, 48, 49, 50 w tabeli 1 w zalaczniku).
Znajac prawdopodobienstwa btednego rozpoznania sygnatéw chirp, mozna postugujac
si¢ wyrazeniem (5.9) lub (5.10) oszacowaé¢ prawdopodobienstwo poprawnego rozpo-
znania sygnalu sondujacego, utworzonego z sekwencji sygnatow chirp zbudowanej na
podstawie wybranej sekwencji kodowe;.

W tabeli 5.2 przedstawiono maksymalne prawdopodobienstwa btednego rozpo-
znania sygnatu chirp, dla ktorych dana sekwencja kodowa jest jeszcze bezbtednie roz-
poznawana (P(4) = 1). Na rysunku 5.4 pokazane zostaly wykresy zmian prawdopodo-
bienstwa P(4) poprawnej interpretacji przyktadowych sekwencji kodowych w zalezno-
$ci od prawdopodobienstwa p blgednego rozpoznania sygnatu chirp. Wyniki obliczen
przedstawione w tabeli 5.2 oraz na wykresach uzyskano przy zalozeniu, ze prawdopo-
dobienstwa przektamania zer i jedynek w sekwencji kodowej sa takie same (py = p;=
= p). Analizujac dane zawarte w tabeli 5.2 mozna stwierdzi¢, Ze stosowanie operacji
nieliniowych pozwala na bezbledne rozpoznawanie sekwencji kodowych, przy wiek-
szym poziomie btedow pojawiajacych si¢ na etapie rozpoznawania pojedynczych sym-
boli kodu, ktore sg reprezentowane sygnatami chirp. Z danych zawartych w tabeli 4.5
i tabeli 5.2 mozna wnioskowacé, jaki poziom szumoéw zaktocajacych odbidr pojedyn-
czych sygnalow chirp o danym BT nie bedzie miat istotnego wptywu na bezbledne
rozpoznawanie wybranej sekwencji kodowej zbudowanej z ich wykorzystaniem.
Przyktadowo szum na poziomie — 6 dB powoduje bledne rozpoznawanie sygnatu chirp
0 BT=15 na poziomie 1,44%, stosujac sekwencje kodowa 00001100110101 zbudowana
na bazie tych sygnatow zapewniamy jej bezbtedne rozpoznawanie. Ta sama sekwencja
kodowa wykorzystujaca sygnaty chirp o B7=37.5 bedzie bezblednie rozpoznawana przy
zaszumieniu na poziomie -9 dB.
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Tabela 5.2. Maksymalne prawdopodobienstwa btednego rozpoznania sygnatu chirp, dla ktorych

dana sekwencja kodowa jest jeszcze bezblednie rozpoznawana (P(4) = 1)

Lp. Stowo kodowe Typ | n pWS pON
11100 A |3 0 0

2 1110 BW | 3 0 0

3 11110 B [ 4 0 0

4 [1101 B [ 4 0 0

511100 W | 4 0 0

6 11101 BA |5 0 0

7 (11010 W |5 0 0

8 11000100 A | 7 10.0011 | 0.0012
9 10001101 B | 7 {0.0005 | 0.0010
101110100 W | 7 10.0015|0.0017
1100001101 N | 8 [0.0015]0.0021
1200011101 N | 8 |0.0015 | 0.0020
13110100001 A |9 ]0.0023 | 0.0028
141000011101 N | 9 ]0.0018 | 0.0021
15/001111101 N | 9 [0.0019|0.0021
16 {0000011010 N |10 [0.0024 | 0.0028
170000110101 N |10 0.0024 | 0.0028
1810100110000 A | 11]0.0073 | 0.0086
19(11100010010 BN | 11 [ 0.0073 | 0.0097
2011101101000 W | 11]0.0075 | 0.0087
21 /00001011001 N | 11]0.0075 | 0.0090
22 (000111101101 N [120.0045 | 0.0101
23 /001100000101 N |12 0.0083 | 0.0097
24 (1111100110101 AB [ 13]0.0114[0.0117
25/0000001100101 N |13 ]0.0098 | 0.0098
26 (1111100101000 W | 13]0.0093 | 0.0098
27 /0000010110011 N |13]0.0095 | 0.0109
28 100001100110101 N [14]0.0115]0.0159
29/00110011111010 N |14[0.0116]0.0160
30{001111100110101 N [15]0.0175]0.0214
31/000011001001010 N |15[0.0181]0.0213
3210000011001101011 N [16]0.0197 | 0.0221
33/0000111011101101 N |160.0191 | 0.0212
34[11101111001011101 A | 17]0.0201 | 0.0205
35/00001011001110101 N |17]0.0216 | 0.0248
36 {00001111011011101 N [17]0.0213 | 0.0230
37/000010101101100111 N |180.0282 | 0.0326
383/001100111110100101 N | 180.0240 | 0.0344
3911000001001100010100 A [19]0.0271 | 0.0286
40[0000111000100010010 N |190.0307 [ 0.0338
4110001110111011011010 N [19]0.0307 | 0.0342
42100000100110101001110 N |20 0.0320 | 0.0360
43100010001111100101101 N [20]0.0295 | 0.0372
441000000101110100111001 N |21]0.0354]0.0378
451001101100001000010101 N [21]0.0354 | 0.0395
46 [0001000111110011011010 N |220.0387 | 0.0472
47110011111101100010101100 A [23]0.0395 | 0.0457
48 100000010101100110100111 N |23]0.0416 | 0.0468
49100000011110011001001010 N |[23]0.0426 | 0.0499
50/000111111001000011001010| N [24]0.0405] 0.0529
51{000001110011101010110110] N |24]0.04560.0529

WS — uwzgledniane wszystkie sploty,
ON — operacje nieliniowe na splotach
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a) b)
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Rys. 5.4. Zmiana prawdopodobienstwa rozpoznania sekwencji kodowej dla stowa kodowego

w funkcji prawdopodobiefistwa p nie rozpoznania sygnatu chirp: a) sekwencja 1101
typu B o dlugosci n = 4, b) sekwencja 0001101 typu B o dtugosci n = 7, ¢) sekwencja
11100010010 typu BN o dlugosci n = 11, d) sekwencja 1111100110101 typ AB o diu-
gosci n = 13, e) 0 01111100110101 typu N o dlugoséci n =

15, f) sekwencja
000001110011101010110110 typu N o dtugosci n =24

Opracowane metody moga by¢ wykorzystane rowniez do transmisji danych w obecno-
sci duzych zaktocen [126].
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6. Oryginalne opracowane struktury odbiornikéw o granicznej
rozdzielczosci do rozpoznawania pojedynczych kroétkich sygnalow chirp

W podrozdziale 4.1 omoéwiono wplyw rozbieznosci w probkowaniu sygnatu chirp
oraz wyznaczaniu wspotczynnikéw charakterystyki impulsowej filtru na jego kompresjg.
Rozbieznosci spowodowane sg tym, ze wspotczynniki charakterystyki impulsowej filtru
okreslane sa w innych momentach czasu niz probki sygnatu przychodzacego na wejscie
przetwornika ADC. Roznice te okresla nierd6wnos$¢ (4.1). Rysunek 6.1 ilustruje zmiany
kompresji przykladowego sygnatu chirp, w zaleznosci od roznicy czasu At pomiedzy
momentami ustalania wspotczynnikow charakterystyki impulsowej filtru amomentami,
w ktorych sa pobierane probki sygnatu doprowadzonego na wejscie przetwornika.

Symulacje zmian kompresji sygnatu chirp, w zalezno$ci od przesunigcia czasowe-
go At przeprowadzone zostaly dla optymalnych faz poczatkowych, optymalnej czesto-
tliwosci probkowania przy korzystaniu z okna prostokatnego, operacji nieliniowych
oraz przy zalozeniu, ze listek gtéwny zawiera tylko jedng probke.

Charakterystyki zmian kompresji sygnatu chirp przedstawione na rysunku 6.1b)
wyznaczone zostaly dwiema roznymi metodami:

— charakterystyka zaznaczona linig ciagla wyznaczona zostata przy zatozeniu, ze
wspotczynniki charakterystyki impulsowej filtru zostaly okreslone dla optymal-
nych parametrow sygnatu i optymalnej czestotliwosci probkowania, a probki sy-
gnatu pobrane zostaty dla réznych czaséw opoznien At w stosunku do momen-
tow, w ktorych okreslane byly wspdtczynniki charakterystyki impulsowej,

— charakterystyka znaczona linig przerywang wyznaczona zostala przy zatozeniu,
ze wspOtczynniki charakterystyki impulsowej filtru byty wyznaczane dla roz-
nych op6znien At w stosunku do zegara okreslajacego optymalne wspotczynniki
charakterystyki impulsowej (optymalna faza poczatkowa, optymalna czestotli-
wo§¢ probkowania), a probki sygnatu pobrane zostaly w tych samych momen-
tach, dla ktorych okreslono charakterystyke impulsowg filtru.

6.1. Systemy wykorzystujace girlande filtrow

Charakterystyka zmian kompresji sygnatu chirp (rys. 6.1b) zaznaczona linig prze-

rywang nie zapewnia co prawda zawsze maksymalnej kompresji — moze si¢ ona zmniej-
sza¢ nawet do 50% wartosci maksymalnej (dla At = 7,/2), ale zawsze przy jednej prob-
ce w listku gtéwnym. Na rysunku 6.2 przedstawiono system filtrow dopasowanych
zapewniajacy kompresj¢ sygnatéw chirp z wykorzystaniem tej charakterystyki [117].
W rozwigzaniu tym wykorzystany zostal jeden wspolny przetwornik analogowo-
cyfrowy (ADC) i n réwnolegtych filtrow dopasowanych F1,..., Fn, ktorych wspotczyn-
niki wagowe charakterystyk impulsowych sg umieszczone odpowiednio w pamigciach
Mi1,...,Mn. Analogowo-cyfrowe przetwarzanie sygnatu odbywa si¢ z optymalng cze¢sto-
tliwoscia probkowania f;, natomiast kazda filtracja sygnatu wejsciowego dokonuje si¢
na podstawie splotu w dziedzinie czasu probek sygnatu wejsciowego oraz wspotczynni-
kow wagowych charakterystyki impulsowej, wyznaczanych odmiennie dla kazdego
z tych filtrow. Wyniki kazdej filtracji poddane zostaja operacjom nieliniowym (bloki
D1,...,Dn), aw dalszej kolejnosci analizie ekstremalnej w celu znalezienia maksymalne;j
wartosci splotow (bloki AEI,...,AEn). Sygnaly z wyj$¢ blokow AEI,...,AEn sa nastgp-
nie podawane na blok MAX, ktéry wybiera maksymalng warto$¢ sygnatu z podanych na
jego wejScie sygnatlow i porownuje z zadanym progiem_d, oraz podejmuje decyzje
o prawidlowej identyfikacji.
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Rys. 6.1. Zmiana kompresji spowodowana brakiem synchronizacji pomigedzy zegarem wyznacza-
jacym momenty probkowania sygnatu chirp a momentem pojawienia si¢ jego na wej-
Sciu przetwornika ADC: a) przebiegi sygnalow zegarowych okreslajace momenty wy-
znaczania wspotczynnikow charakterystyki impulsowej filtru dopasowanego oraz mo-
menty pobierania probek sygnatu chirp przychodzacego na wejscie przetwornika 4DC,
b) charakterystyki zmian kompresji sygnatu chirp spowodowane brakiem synchroniza-
cji pomiedzy zegarem probkujacym a momentem pojawienia si¢ sygnatu na wejsciu
przetwornika ADC

Rozmyta analiza ekstremalna polega na odnajdywaniu ekstremow sygnatu za po-
mocg porownywania roznic sasiednich splotow z zadanym a priori ,,przedziatem rozmy-
tosci €". Jezeli Vy; > e oraz Vj,.; <e, gdzie Vi, = y;— yi;y, Wi = Yie— yi to Wystepuje
lokalne maksimum funkcji. natomiast Vj,<e oraz Vj;.,>e, wowczas wystepuje lokalne
minimum tej funkcji. W przypadku, gdy | V| <& oraz | V3, <& pojawia sig lokalna
stato$¢ sygnatu, za§ warto$¢ ¢ determinuje wyrazisto$¢ ekstremow.
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Wspotczynniki wagowe kazdego filtru zostajg dobierane na podstawie przerze-
dzonego n-krotnie 1 odwroconego zbioru probek tego sygnatu okreslanych przy zasto-
sowaniu czgstotliwosci probkowania n-krotnie wigkszej niz f; (tzn. rownej n-f;), przy
czym liczba wspotczynnikow wagowych kazdej filtracji jest jednakowa i wyznaczana w
zaleznosci od czasu trwania impulsu 7 i czgstotliwosci f; rownej N = ENT(Tf;). Liczba
probek sygnatu okres$lona przy wykorzystaniu czestotliwosci probkowania n-krotnie
wiekszej niz f; wynosi wtedy n-N , za$ otrzymane w taki sposob charakterystyki impul-
sowe kazdego filtru sg przesunigte wzgledem siebie o k = Ty/n (gdzie T,=1/f;), co od-
powiada przesunigciu fazowemu 360°/n. Wynika z tego, ze charakterystyka impulsowa
k-tego filtru sktada si¢ z k-tych probek mieszczacych si¢ w kazdym podstawowym okre-
sie probkowania T, sposrdd ich ogdlnej ilosci N. W ten sposob rozdzielczo$é rozpozna-
wania dazy do granicznej — tylko jedna probka w listku gtéwnym, pozycja ktorego
lokalizuje si¢ w granicach biezacego okresu probkowania z doktadnoscia 7/n. Przed-
stawiony na rysunku 6.2 system filtrow mozna w prosty sposoéb zmodyfikowa¢ tak, aby
kazdy z n filtrow wyznaczal rowniez wspotczynnik kompresji SNR,,;.

x(1)
ADC Fl1 | | DI AEI
MI
&
F2 | | D2 E2
" Wn
M2 T —»
. & MAX
. [ ]
(]
. . .
. (]
Fn | | Dn AEn

Mn

o

Rys. 6.2. Schemat blokowy systemu do wykrywania krotkich sygnatéw chirp skladajacy si¢
z girlandy filtrow (n- rownolegtych filtrow), w ktérym wyniki filtracji poddawane sa
analizie ekstremalnej (wybor splotu o najwigkszej wartosci) [117]

Wystarczy w tym celu znalez¢ nie jedno, a dwa kolejne maksima w przedziale
czasu okreslonym przez liczbg N taktow zegarowych, gdzie N jest liczba wspolczynni-
kow charakterystyki impulsowej. Podejscie takie pozwala zwigksza¢ niezawodnose
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rozpoznawania sygnatu chirp, dzigki zastosowaniu jednoczesnie dwoch kryteriow —
osiagniecie przez sygnat wyjsciowy odpowiedniego progu ¢, i minimalnej zadanej war-
tosci SNR,,;. Rozwigzanie takie zostalo zastosowane przez autora w modelu odbiornika
krotkich sygnatow chirp, ktory przedstawiony zostat w rozdziale 7.

Drugie rozwigzanie przedstawione na rysunku 6.3 jest systemem rownolegtych fil-
trow dopasowanych zapewniajagcym kompresj¢ sygnaldw chirp z wykorzystaniem cha-
rakterystyki zaznaczonej na rysunku 6.1b) linig ciaggly [136]. Rozwigzanie to zawsze
zapewnia uzyskanie kompresji bliskiej maksymalnej (zalezy to tylko od liczby filtrow
i przetwornikow ADC) przy zapewnieniu jednoczesnie granicznej rozdzielczosci (jedna
probka w listku gtéwnym). Wszystkie filtry maja identyczng charakterystyke impulso-
wa, ktorej wspotczynniki sg przechowywane w pamieci M . Kazdy filtr dopasowany
posiada swodj indywidualny przetwornik ADC (wejscia przetwornikow ADC sa pota-
czone rownolegle). Wszystkie przetworniki sa taktowane taka samg przesunigta
w czasie (fazie ) optymalng czgstotliwoscia probkowania f; co pokazane jest na rysunku
6.4. Sygnaly wyjsciowe z filtrow podawane sa do bloku WY, ktory wybiera sygnat
z filtru ,,najbardziej dopasowanego” do odbieranego aktualnie sygnatu chirp na podsta-
wie zadanego progu J, i minimalnej wartosci SNR,,,. Sygnal wyjSciowy bloku (W)
zawiera informacj¢ o lokalizacji czasowej sygnalu lokacyjnego oraz jego identyfikacji.

M
x(t

@V ADCI |
) \

ADC2 F2 Wt

> > ——»
wy
° [ ]
1
ADCn o Fn
fs f N o 0o o fs

sterowanie

Rys. 6.3. Schemat blokowy systemu do wykrywania krotkich sygnatéw chirp skladajacy si¢
z girlandy filtrow (n-rownolegltych filtrow) i n przetwornikow ADC zapewniajacy uzy-
skanie maksymalnej kompresji przy granicznej rozdzielczosci (jedna probka w listku
glownym)
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Rys. 6.4. Sposob taktowania przetwornikow 4DC umieszczonych na rysunku 6.3

Kolejnym rozwigzaniem pozwalajacym uzyska¢ kompresj¢ bliska maksymalnej
przy zastosowaniu #z filtrow rownolegltych i jednego przetwornika ADC jest przedsta-
wione na rysunku 6.5 [136].

Wszystkie filtry majg identyczng charakterystyke impulsowa, ktdrej wspotczynni-
ki sg przechowywane w pamigci M. Przetwornik ADC jest taktowany czgstotliwoscia n
— krotnie wiekszg niz optymalna (nf;). Przetwornik ADC generuje wigc strumien probek
n-krotnie wiekszy (nN, gdzie n jest liczbg filtréw, a N jest liczbg wspotczynnikow cha-
rakterystyki impulsowej filtru). Do bloku DMXin dociera z przetwornika ADC strumien
probek w ilosci nN, gdzie podlega rozdzieleniu na » strumieni przerzedzonych
n-krotnie 1 przesunigtych w czasie pomigdzy soba o 7/n. Strumienie te sa nastgpnie
podawane na wejscia odpowiednich filtrow dopasowanych taktowanych zegarami
o czgstotliwosciach f; spelniajacych zaleznosci czasowe (rys. 6.4). Wyniki filtracji po-
dawane sa na wspodlny dla wszystkich blok WY, ktory wybiera sygnat z filtru ,,najbar-
dziej dopasowanego” do odbieranego aktualnie sygnatlu chirp na podstawie zadanego
progu J, i zadanej minimalnej wartosci SNR,,,,.

Systemy filtrow przedstawione na rysunkach 6.3 i 6.5 dajg podobne wyniki, jed-
nak w przypadku zastosowania systemu z jednym przetwornikiem ADC taktowanym
czestotliwoscia nf; wprowadzamy automatycznie ograniczenie na maksymalne pasmo
sygnatu chirp.

Przyktadowo, posiadajac przetwornik o maksymalnej predkosci probkowania wy-
noszacej 500 MHz/s oraz uzywajac 250 filtrow, wprowadzamy ograniczenie maksy-
malnego pasma sygnatu chirp do 1 MHz.
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Rys. 6.5. Schemat blokowy systemu do wykrywania krotkich sygnatéw chirp skladajacy si¢
z girlandy filtrow (n-réwnolegtych filtrow) i jednego przetwornika ADC taktowanego
czestotliwoscia nf, zapewniajacy uzyskanie maksymalnej kompresji przy granicznej
rozdzielczosci (jedna probka w listku glownym)

6.2. System z automatyczng regulacja parametrow filtru

Przedstawiony na rysunku 6.2 system n rownoleglych filtréw zapewnia uzyskanie
granicznej rozdzielczosci przy zmieniajacej si¢ kompresji dla kazdego odebranego sy-
gnatu, ktéra w najgorszym przypadku, gdy At = T,/2, osiaga tylko 50% warto$ci mak-
symalnej. Mozna to poprawi¢ wprowadzajac do tego rozwigzania sprzezenie zwrotne,
dzigki ktoremu bedzie mozliwa automatyczna regulacja fazy zegara sterujacego praca
przetwornika ADC, tak aby po odebraniu kilku sygnatow chirp momenty prébkowania
zsynchronizowaty si¢ z momentami, dla ktorych okreslane byty wspolczynniki opty-
malnej charakterystyki impulsowej filtru. Zmiana fazy zegara bgdzie podejmowana
przez uktad sterujacy na podstawie wynikow uzyskanej kompresji (SNR,,,) W biezacym
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i poprzednim okresie detekcji sygnatu chirp, przy jednoczesnym uwzglgdnianiu infor-
macji o kierunku poprzedniej zmiany fazy zegara probkujacego. Uktad sterujacy jest
zaprojektowany tak, aby po odebraniu kilku sygnalow osiggna¢ maksymalng warto$¢
SNR .

Na rysunku 6.6 przedstawiony zostal schemat blokowy odbiornika sygnalow chirp
z automatyczng regulacja fazy zegara probkujacego [137].

x()

>  4ADC

\4

nl

A System n rownoleglych
filtrow

v

Uktad sterujqcy fazq zegara
clock probkujgcego

Sygnat z nadajnika sygnatow sondujgcych

Rys. 6.6. Schemat blokowy odbiornika sygnatéw chirp z automatyczna regulacja fazy zegara
probkujacego

Przedstawiony na rysunku 6.6 system n rownoleglych filtrow ma strukture taka,
jak na rysunku 6.2, a sposdb wyznaczania dla nich wspoétczynnikow charakterystyki
impulsowej zostat opisany w podrozdziale 6.1. Sygnatl z nadajnika sygnatow sondujg-
cych umozliwia uktadowi sterujacemu okre$lenie biezacego i poprzedniego okresu
detekeji sygnatu przychodzacego na wejscie odbiornika.
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7. Zrealizowane odbiorniki krotkich sygnalow chirp na bazie FPGA

Uktady FPGA ze wzgledu na swoja budowe charakteryzujg si¢ duza predkoscia,
wydajnoscia i niezawodnoscig [19, 20, 47, 67, 82, 91]. Uktady te idealnie nadajg si¢ do
implementacji ,,Sciezek™ danych wystepujacych w filtracji cyfrowej [23, 29, 31, 33, 163,
165, 166]. Filtry oparte na strukturach programowalnych FPGA moga by¢ implemen-
towane w rownoleglych potokowych strukturach, co znacznie poprawia ich catkowita
wydajnos¢. Gtownym celem przy projektowaniu filtrow cyfrowych jest minimalizacja
ztozonosci obliczeniowej, ktora zalezy od liczby wykorzystywanych uktadow mnoza-
cych i sumujacych w projektowanym filtrze cyfrowym. Zaproponowane w pracy syste-
my filtrow dopasowanych zostaly zaimplementowane z wykorzystaniem j¢zyka VHDL.
Wykorzystano implementacj¢ zardwno na poziomie przestan migdzy rejestrowych
(RTL), jak i na poziomie strukturalnym. System filtrow dopasowanych zaprojektowany
zostal na bazie uktadu Virtex-4 firmy Xilinx. Podstawowymi komponentami uzywany-
mi przy projektowaniu filtru dopasowanego sa sumatory, uktady mnozace oraz elemen-
ty opozniajace. Uktady serii Virtex-4 majg wbudowane komorki DSP48, ktére zawiera-
ja powyzsze elementy, co czyni je idealnymi do implementacji filtrow dopasowanych.

Uktady serii Virtex-4 mozna podzieli¢ na trzy grupy:

— LX —ukierunkowane na aplikacje wymagajace duzo zasobow logicznych,
— SX — przeznaczone dla aplikacji DSP,
— FX - dedykowane dla wbudowanych procesorow.

W strukturach serii Virtex-4 mozna wigc implementowac takie bloki, jak [167,
168]: procesory Power PC, nadajniki szeregowe o predkosci do 6.5 GB/s, Ethernet
MAC, aplikacje multimedialne, dedykowane slice DSP, uklady zarzadzania szybkim
zegarem itd.

Przy implementacji systemu filtrow dopasowanych autor wykorzystywat zestaw
ewaluacyjny XtremeDSP Development Kit — Virtex-4 Edition firmy Nallatech. Zestaw
ewaluacyjny sktada si¢ z ptytki bazowej BenONE — Kit i modutu BenADDA DIME-II
[100-104].

Plytka bazowa BenONE — Kit zawiera:
— podstawke pod modut BenADDA DIME-II,
— Spartan II bgdacy mostkiem pomi¢dzy modutem a interfejsem PCI,
— programowalne uklady generacji sygnatow zegarowych,
— port JTAG,
— port RS-232.
Modut BenADDA DIME-II zawiera :
Virtex-4 user FPGA XC4SX35 — 10FF668,
— Virtex-II XC2V80-4CS144 stuzacy do dystrybucji zegara,
— 2 niezalezne przetworniki ADC — AD6645 (14-bit, 105 MSPS),
— 2 niezalezne przetworniki DAC — AD9772 (16-bit, 160 MSPS),
— 2ZBT-SRAM (133 MHz, 512 k stow 32-bitowych).
Uktad FPGA zawiera [100, 167,168]:
— 15360 slices,
— 192 DSP48,
— 3456 kbit RAM,
— 44810.
Uktad wykonany jest w technologii 500 MHz.
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Zestaw XtremeDSP Development Kit Virtex-4 Edition firmy Nallatech przedtawiono na
rysunku 7.1.

CLKC MCX PODSTAWKA CLKC
WEJSCIE FPGA PODSTAWHKA OSCYLATORA
WEJSCIE FPGA

MCX
ZEWHETRZHNE
WEJSCIE ZEGARA

" | MODUL OSCYLATORA KWARC 105MHz / -
WEJSCIE CLK FPGA CLKA i CLKE
PROGRAMOWALNY ZEGAR
WEJSCIE FPGA

ADC2Z ZEGAR ZEWHETRZNY DACT
WEJSCIE AHAL OGOWE WEJSCIE WY JSCIE AHALOGOWE
ADC1
WEJSCIE AHALOGOWE DAC2

WY JSCIE ANALOGOWE

Rys. 7.1. Zestaw ewaluacyjny XtremeDSP Development Kit — Virtex-4 Edition firmy Nallatech
[100, 101]
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Wykorzystujac zestaw ewaluacyjny XtremeDSP Development Kit — Virtex-4 Edition
autor zaimplementowal modele filtrow dopasowanych (w formie girlandy filtrow),
umozliwiajacych detekcje sygnatow chirp o nastgpujacych parametrach:

- BT=375, f;=0MHz, f,=15MHz, T=2.5 ys (up-chirp),

- BT=375, f;=15MHz, f,=0MHz, T=2.5 s (down-chirp),

- BT =15, fi=0MHz, f,=15MHz, T=1 ps (up-chirp),

- BT =15, f1=15MHz, f,=0MHz, T =1 ps (down-chirp).
Poniewaz zaimplementowane w strukturze FPGA filtry dopasowane moga pracowac
z wielokrotno$cig czestotliwosci probkowania, zatem mozliwe jest zoptymalizowanie
zuzytych zasobow DSP48. Zilustrowa¢ to mozna na nastepujacym przyktadzie.
Filtr dopasowany do detekcji sygnatu chirp o BT = 37.5 wymaga 76 wspotczynnikow
charakterystyki impulsowej. Gdyby czgstotliwos$¢ pracy filtru wynosita tyle samo co
czgstotliwos¢ probkowania (np. 30 MHz), wowczas potrzebne bytoby 76 komponentow
DSP48. Jezeli filtr pracowac bedzie z czgstotliwoscia 300 MHz to mozliwe jest zmniej-
szenie potrzebnych komponentow DSP48 do 8 (300/30). Wynika z tego, ze w jednej
strukturze XC4SX35 mozna zaimplementowac girlandg 24 filtrow dopasowanych prze-
znaczonych do detekcji sygnatu chirp(0-15) o czasie trwania 7= 2.5 us (BT=37.5).
Na rysunkach 7.2-7.4 przedstawiono wyniki detekcji sygnatu chirp(0-15) o czasie trwa-
nia 7=2.5 pus (BT = 37.5). otrzymane na stanowisku badawczym.

Cyfrowy Zestaw
generator > XtremeDSP Development Kit Oscyloskop
sygnatu chirp Virtex-4 Edition
Magistrala PCI
Komputer PC

Rys. 7.2. Konfiguracja stanowiska pomiarowego

Przy dyskretyzacji sygnatu chirp uzywano osiem najstarszych bitow przetwornika
ADC, znajdujacego si¢ w zestawie (XtremeDSP Development Kit — Virtex-4 Edition).
Wiyniki filtracji wprowadzane byly poprzez magistrale PCI do komputera, a nastgpnie
wyswietlane w postaci graficznej na monitorze. Wyniki filtracji wyprowadzane byty
rowniez poprzez przetwornik 16-bitowy DAC (znajdujacy si¢ w zestawie) na wejscie
oscyloskopu.

Przyktadowe zdjecia oscylogramoéw oraz zrzuty obrazOw z monitora komputera
przedstawiono na rysunkach 7.3 i 7.4.

Otrzymane pomiary kompresji sygnatow chirp z uzyciem zaprojektowanych sys-
temow filtrow pokrywajg si¢ z wynikami przeprowadzanych symulacji komputerowych.
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Rys. 7.3. Przebiegi pojawiajace si¢ na oscyloskopie dla sygnatu chirp (0-15) MHz o czasie trwa-
nia 7= 2.5 ps: a), ¢) sygnat chirp, b) sygnal wyjsciowy odbiornika dokonujacego detek-
cji tego sygnalu. Generator wysylatl na odbiornik cyklicznie sygnaly chirp z przerwa
pomigdzy nimi wynoszaca 2.5 us
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torze komputera

7

Graficzna prezentacja otrzymanych wynikéw na moni

Rys. 7.4.
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8. Podsumowanie

W pracy otrzymano szereg rezultatdéw pozwalajacych na obrobke krétkich sygna-

16w sondujacych w czasie rzeczywistym, przy jednoczesnym osigganiu duzej kompresji
tych sygnalow, z rownoczesnym uzyskiwaniem maksymalnej mozliwej rozdzielczosci
czasowej (tylko jedna probka w listku gtownym) w procesie ich detekcji.

Do najwazniejszych z nich naleza:

1.

Zaproponowano efektywne i ekonomiczne algorytmy oraz struktury detekcji wasko-
pasmowych sygnalow w obecno$ci zaklocen opartych na formatach réznicowych
MDPCM i signDM.

Wykazano, ze na kompresj¢ krotkich sygnatow chirp w dziedzinie czasu, istotny
wplyw maja: faza poczatkowa, czestotliwos$é poczatkowa, czestotliwo§é probkowa-
nia tych sygnatow i charakterystyki impulsowe filtrow. Pokazano, ze maja one istot-
ny wplyw na prostokatnos¢ widma amplitudowego sygnatu chirp przy wykorzysta-
niu okna prostokatnego. Do oceny prostokatnosci widma zaproponowano minimali-
zacje jego wariancji. Udowodniono, ze optymalna czestotliwos¢ probkowania mie-

Sci si¢ zawsze w granicach f, < f < f, +0.07f, niezaleznic od BT.

Udowodniono, ze maksymalng kompresj¢ (tylko jedna probka w listku glownym)
uzyskuje sig¢, gdy wariancje prostokatnych widm sygnatu chirp i charakterystyki
impulsowe;j filtru osiagaja wartosci minimalne, przy jednoczesnym doborze ww. pa-
rametrow oraz wykorzystaniu operacji nieliniowych na splotach.

Wykazano, ze operacje nieliniowe wptywaja istotnie na ksztalt widma amplitudo-
wego sygnalu wyjsciowego, czyniac je bardziej zblizone do prostokatnego ( mini-
malizujg wariancj¢ tego widma). Pokazano rowniez, ze operacje nieliniowe zwigk-
szaja prawdopodobienstwo poprawnego rozpoznania sekwencji kodowych przeno-
szonych przez sygnaty chirp w warunkach szuméw.

Pokazano, ze szum dolnopasmowy bardziej wplywa na btedy rozpoznania sygna-
1ow chirp oraz ich kompresj¢ niz szum gaussowski o identycznym SNR;,. Btedy roz-
poznania pojawiajg si¢ przy mniejszym o kilka dB zaszumieniu, a $rednia warto$§¢
wspolczynnika kompresji SNR,,; jest o kilka decybeli mniejsza.

Wykazano, ze wariancja widma sygnalow chirp z niezerowa czgstotliwoscia po-
czatkowa jest wigksza niz sygnatow z zerowa czgstotliwoscia poczatkowa i wzrasta
w miar¢ wzrostu czgstotliwo$ci poczatkowej, co prowadzi do mniejszej ich kompre-
sji. Wyjatkiem sa sygnaly o BT < 20, dla ktorych przy czgstotliwosciach poczatko-
wych mniejszych niz 0.0/B mozna uzyska¢ nieznaczny wzrost kompresji, jednak
dalsze zwigkszanie czestotliwosci poczatkowej powoduje zmniejszanie kompresji
takiego sygnatu. Pokazano, ze w miar¢ wzrostu czestotliwosci poczatkowej sygnatu
chirp maleje wptyw fazy poczatkowej na jego kompresje, a gdy czestotliwo$¢ po-
czatkowa przekroczy 0.1B, wowczas maksymalna kompresja praktycznie nie zalezy
od BT. Udowodniono, ze mozliwe jest uzyskiwanie przez sygnaly chirp z niezerowa
czgstotliwoscia poczatkowa identycznych kompresji co sygnatéw o takim samym
BT z zerowa czgstotliwoscia poczatkowa w przypadku, kiedy ich czestotliwo$¢ po-
czatkowa jest wielokrotno$cig pasma sygnatu.
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7. Pokazano, ze na rozpoznawanie sekwencji kodowych przenoszonych przez sygnaly
chirp maja wplyw tylko wielko$¢ BT oraz przerwy pomig¢dzy sygnalami przy za-
chowaniu ww. parametrow i operacji nieliniowych.

8. Opracowano model probabilistyczny pozwalajacy oszacowa¢ prawdopodobienstwo
poprawnego rozpoznania sekwencji kodowej przy zadanym a’priori prawdopodo-
bienistwie blednego rozpoznania sygnatu chirp. Pozwala to na wybor optymalne;j se-
kwencji kodowej zapewniajacej zadang pewnos¢ jej rozpoznania.

9. Zaproponowano rdéwnolegla struktur¢ filtrow dopasowanych (Patent UP RP
Ne381752) pozwalajaca otrzymaé graniczng rozdzielczo§¢ — jedna probka w listku
gléwnym przy jego lokalizacji w biezacym okresie probkowania.

10. Zaproponowano oryginalny system filtréw zapewniajacych wykrywanie sekwencji
kodowych przenoszonych przez sygnaly chirp (Patent UP RP Ne 205044).

Opracowane w S$rodowisku Matlaba oprogramowanie umozliwito przeprowa-
dzenie symulacji komputerowych zaproponowanych metod obrobki sygnatow z liniowa
modulacja czgstotliwosci oraz weryfikacje struktur filtrow. Otrzymane wyniki pozwoli-
ty autorowi na weryfikacj¢ danych eksperymentalnych uzyskanych za pomoca modeli
filtrow zbudowanych na bazie FPGA wg zaproponowanych podej$¢, w tym w ramach
wykonania projektu rozwojowego Nr N R02 0016 06/2009 ,,Opracowanie prototypu
systemu filtrow dopasowanych umozliwiajagcych rozpoznawanie sekwencji krotkich
sygnalow lokacyjnych o zwigkszonej rozdzielczos$ci”.



Zalacznik 1

Prawdopodobienstwa warunkowe P(A/B;) rozpoznania szumopodobnych
sekwencji kodowych przy warunku, ze wystapig w nich k btedy oraz wartosci
maksymalnej liczby btedéw w sekwencji k.., dla ktorej jest ona zawsze
rozpoznawana.

Zdjecie stanowiska badawczego.
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Tabela 1. Prawdopodobienstwa warunkowe P(A4/B;) oraz k.., WS — uwzgledniane wszystkie
sploty, ON — stosowane operacje nieliniowe

Lp. Stowo kodowe Typ| n | kK | WSP(A/B,) | ONP(A/B;) | WSkyur | ONK, 0
1 100 A |3 1]>0 0 0 0 0
110 BW| 3 [>0 0 0 0 0

1 0 0.25

3 1110 B | 4 = 0 0 0 0
1 0 0.5

4 1101 B |4 >1 0 0 0 0
1 0 0.5

5 1100 W | 4 = 0 0 0 0
1 0.6 0.6

6 11101 BA | 5 >1 0 0 0 0
1 0.4 0.6

7 11010 W |5 N 0 0 0 0
1 1 1

8 1000100 A |72 0.0476 0.1905 1 1
>) 0
1 1 1

9 0001101 B |7 0 0.3810 1 1
>2 0 0
1 1 1

10 1110100 W | 7]2 0 0.2381 1 1
> 0 0
1 1 1

11 00001101 N |8]2 0.2857 0.6071 1 1
> 0 0
1 1 1

12 00011101 N |8]2 0.2143 0.5357 1 1
>2 0 0
1 1 1
2 0.7500 0.8333

13 110100001 A |9 3 0 0.1736 1 1
>3 0 0
1 1 1
2 0.6111 0.6944

14 000011101 N |9 3 0 0.0595 1 1
>3 0 0
1 1 1
2 0.6389 0.6944

15 001111101 N |9 3 0 0.0952 1 1
>3 0 0
1 1 1
2 0.8222 0.8667

16 0000011010 N |10[ 3 0.1167 0.3333 1 1
4 0 0.0048
>4 0 0
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cd. tabeli 1.

Lp. Stowo kodowe Typ| n | kK | WSP(A/B,) | ONP(A/B;) | WSkyur | ONK, 0
1 1 1
2 0.8222 0.8667

17 0000110101 N |10 3 01167 03333 1 1
>3 0 0
1 1 1
2 1 1

18 10100110000 A 113 0.1939 0.5333 2 2
4 0 0.0273
>4 0 0
1 1 1
2 1 1

19 11100010010 BN |11 3 0.2061 0.6606 2 2
4 0 0.0212
>4 0 0
1 1 1
2 1 1

20 11101101000 W [11]3 0.2606 0.5394 2 2
4 0 0.0091
>4 0 0
1 1 1
2 1 1

21 00001011001 N |[11[3 0.2667 0.5758 2 2
4 0 0.0182
>4 0 0
1 1 1
2 0.9697 1

22 000111101101 N |[12( 3 0.5273 0.7818 1 2
4 0.0141 0.1758
>4 0 0
1 1 1
2 1 1

23 001100000101 N |[12( 3 0.6000 0.7500 2 2
4 0.0020 0.1596
>4 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.8986 0.8986

24 1111100110101 AB |13 4 0.0434 03203 2 2
5 0 0.0101
>5 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.8217 0.8217

25 0000001100101 N [13] 4| 0.0587 0.2783 2 2
5 0 0.0031
>5 0 0
2 1 1
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cd. tabeli 1.
Lp. Stowo kodowe Typ| n | k | WSP(A/B,) | ONP(A/B,) | WSkyur | ONK,,0
1 1 1
2 1 1
3 0.7867 0.8147
26 1111100101000 W |13 4 0.0699 02727 2 2
5 0 0.0008
>5 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.8007 0.8706
27 0000010110011 N [13 7 0.0699 0.2965 2 2
5 0 0.0101
>5 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.9231 0.9780
28 00001100110101 N |14 7 03027 0.6244 2 2
5 0 0.0320
>5 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.9258 0.9780
29 00110011111010 N |14 n 03017 0.6434 2 2
5 0 0.0694
>5 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
30 001111100110101 N [15] 4 0.5744 0.8220 3 3
5 0.0037 0.1798
6 0 0.0010
>6 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
31 000011001001010 N |15] 4 0.6242 0.8154 3 3
5 0.0110 0.2218
6 0 0.0102
>6 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
32 0000011001101011 N [16] 4 0.8137 0.8857 3 3
5 0.1028 0.3768
6 0 0.0052
>6 0 0
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cd. tabeli 1
Lp. Stowo kodowe Typ| n | k | WSP(A/B,) | ONP(A/B,) | WSk,ur | ONK,,0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
33 0000111011101101 N [16] 4 0.7846 0.8593 3 3
5 0.0925 0.3922
6 0 0.0181
>7 0 0
1 1 1
2 1 1
3 0.9971 0.9971
4 0.9113 09113
34 11101111001011101 A |17 5 03664 05551 2 2
6 0.0006 0.1134
7 0 0.0031
>7 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
35 00001011001110101 N [17]| 4 0.9134 0.9534 3 3
5 0.3397 0.6086
6 0.0008 0.0678
>6 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9076 0.9282
36 00001111011011101 N |17 5 03264 05798 3 3
6 0.0003 0.0975
7 0 0.0001
>7 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9967 1
37 000010101101100111 N |18 3 0.6342 08190 3 4
6 0.0213 0.2389
7 0 0.0005
>7 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9634 1
38 001100111110100101 N |18 5 0.5980 03637 3 4
6 0.0266 0.2912
7 0 0.0052
>7 0 0
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cd. tabeli 1
Lp. Stowo kodowe Typ| n | k | WSP(A/B;) | ONP(A/B;) | WSk | ONK,pix
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9897 0.9897
39 1000001001100010100 A |19]| 5 0.7540 0.8268 3 3
6 0.1558 0.4072
7 0 0.0656
8 0 0.0021
>8 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
40 0000111000100010010 N |19] 5 0.8229 0.8940 4 4
6 0.1696 0.4566
7 0 0.0787
8 0 0.0036
>8 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
41 0001110111011011010 N |19 4 ! ! 4 4
5 0.8229 0.9014
6 0.1696 0.4673
7 0 0.0506
>7 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
42 00000100110101001110 N [20] 5 0.9015 0.9479 4 4
6 0.3887 0.6502
7 0.0029 0.1279
8 0 0.0012
>8 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9938 1
43 00010001111100101101 N [20] 5 0.8901 0.9570 3 4
6 0.3915 0.6996
7 0.0038 0.1346
8 0 0.0001
>8 0 0
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cd. tabeli 1
Lp. Stowo kodowe Typ| n | k | WSP(A/B;) | ONP(A/B;) | WSk, | ONK,pux
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
44 000000101110100111001 N (215 0.9650 0.9698 4 4
6 0.6364 0.7943
7 0.0477 0.3079
8 0 0.0074
>8 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
5 0.9650 0.9800
45 001101100001000010101 | N |21 6 0.6364 0.8087 4 4
7 0.0477 0.3399
8 0 0.0309
9 0 0.0002
>9 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
46 | 0001000111110011011010 | N |22| 5 0.9887 1 4 5
6 0.8046 0.9281
7 0.2263 0.5759
8 0.0005 0.0723
>8 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
5 0.9910 0.9967
47 (10011111101100010101100| A |23 6 0.8809 0.9477 4 4
7 0.4347 0.7052
8 0.0167 0.2109
9 0 0.0043
>9 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
5 0.9975 1
48 {00000010101100110100111 | N |23 6 08913 0.9478 4 5
7 0.4398 0.6749
8 0.0191 0.1912
9 0 0.0024
>9 0 0
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cd. tabeli 1
Lp. Stowo kodowe Typ| n | k | WSP(4/B) | ONP(A/B,) | WSkyux | ONk,ox
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
5 0.9984 1
49 | 00000011110011001001010 | N |23 c 0.9061 0.9664 4 5
7 0.4711 0.7536
8 0.0212 0.2512
9 0 0.0110
>9 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 0.9998 1
5 0.9941 1
50 | 000111111001000011001010| N (24| 6 0.9260 0.9853 3 5
7 0.6249 0.8659
8 0.1345 0.4566
9 0.0009 0.0427
10 0 0.0001
>10 0 0
1 1 1
2 1 1
3 1 1
4 1 1
51 | 000001110011101010110110 | N |24 > ! 1 5 5
6 0.9576 0.9867
7 0.6691 0.8615
8 0.1113 0.4301
9 0 0.0278
>9 0 0
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METODY ZWIEKSZANIA ROZDZIELCZOSCI ROZPOZNAWANIA
KROTKICH SYGNALOW Z LINIOWA MODULACJA CZESTOTLIWOSCI

Streszczenie

Rozprawa poswiecona jest teoretycznym i praktycznym aspektom uzywania krotkich
sygnatow z liniowg modulacjg czestotliwosci (sygnaty LFM, sygnaty chirp) w cyfro-
wych systemach radiolokacyjnych czasu rzeczywistego, w kontekscie ich rozdzielczosci
rozpoznawania, mniejszej wykrywalnosci i wigkszej czestosci sondowania.

W pracy wykazano, ze na kompresj¢ krotkich sygnatéw LFM w dziedzinie czasu,
istotny wpltyw maja: faza i czgstotliwo$¢ poczatkowa jak i czgstotliwo$¢ probkowania
tych sygnalow oraz charakterystyki impulsowe filtrow dopasowanych. Pokazano, ze
maja one duzy wplyw na dopasowanie widma amplitudowego sygnatu LFM do wybra-
nego okna. Wyniki przeprowadzonych badan pokazuja, ze kompresja sygnalow chirp
osiaga najlepsze rezultaty, gdy optymalnie dobrane zostang ww. parametry, a w proce-
sie filtracji korzysta si¢ z okna prostokatnego przy jednoczesnym wykonywaniu opera-
¢ji nieliniowych na splotach. Doboru takiego dokonuje si¢ na podstawie zaproponowa-
nej w pracy minimalizacji wariancji widma w dziedzinie czgstotliwosci. Pozwala to
osigga¢ duza kompresje przy jednoczesnym uzyskiwaniu granicznej rozdzielczosci
czasowej wyrazanej szerokos$cig listka gtownego — listek gtowny ma szerokos¢ réwna
tylko jednemu okresowi probkowania. Uzyskiwana kompresja jest do 20 dB lepsza dla
krotkich sygnatow LFM o BT<100 (przy jednoczesnym zachowaniu minimalnej szero-
kosci listka glownego) niz przy stosowaniu klasycznych metod analogowych i cyfro-
wych. Opracowane oryginalne rownolegte systemy filtrow dopasowanych pozwalaja
zwigkszy¢ rozdzielczo$¢ rozpoznawania do granicznej — tylko jeden prazek w listku
glownym z lokalizacja jego polozenia w granicach odpowiedniego okresu probkowania.
Takie rownolegte systemy pozwalaja na otrzymanie wyniku po N taktach (gdzie N jest
liczba wszystkich probek sygnatu), co jest o log,N szybsze niz w systemach wykorzystuja-
cych ,szybkie sploty”. W pracy przedstawione zostaly réwniez efektywne algorytmy
i ,,ekonomiczne” struktury pozwalajace na detekcje waskopasmowych sygnatéw sonduja-
cych w obecnosci duzych zaktocen. Opracowany model probabilistyczny rozpoznawania
zaszumianych sekwencji kodowych przenoszonych przez sygnaly chirp pozwala dobraé
optymalng sekwencj¢ kodowa, zapewniajaca jej bezblgdne rozpoznanie przy zadanym
prawdopodobienstwie blednego rozpoznania pojedynczego sygnatu chirp.

Opracowane na bazie FPGA rownolegte systemy filtrow dopasowanych umozliwi-
ty na przeprowadzenie badan eksperymentalnych, w tym w ramach wykonania projektu
rozwojowego Nr N R02 0016 06/2009 ,,Opracowanie prototypu systemu filtrow dopa-
sowanych umozliwiajacych rozpoznawanie sekwencji krotkich sygnalow lokacyjnych
o zwigkszonej rozdzielczosci”. Uzyskane wyniki eksperymentalne przy uzyciu aparatu-
ry zbudowanej na podstawie zaproponowanych metod pokrywaja si¢ catkowicie z sy-
mulacjami komputerowymi. Innym wynikiem badan sg réwniez kolejne zgloszenia
patentowe autora dotyczace budowy adaptacyjnych struktur filtréw dopasowanych.
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THE METHODS OF THE IDENTIFICATION RESOLUTION INCREASE
OF SHORT SIGNALS WITH LINEAR FREQUENCY MODULATION

Summary

This dissertation is devoted to both the theoretical and practical aspects of using short
probe signals with linear frequency modulation (LFM signals, chirp signals) in real-time
digital radar systems within the context of their resolution of identification, as well as
lower notice ability and higher frequency of probing.

This study demonstrated that the initial phase and frequency, as well as the sampling
rate of both short LFM signals and matched filter impulse characteristics each have an
important influence upon the compression of these signals within the time domain. It
was demonstrated that they have an important impact on the adjustment of the LFM
signal amplitude spectrum to the selected window. The results of this study show that
the compression of chirp signals achieves the best results when the above parameters
are optimally set, and in the filtration process a rectangular window is used with the
simultaneous implementation of nonlinear operations on the convolutions. This
selection shall be made on the basis of minimalisation of the variance of the spectrum in
the frequency domain as proposed in this work. This allows one to obtain high
compression while achieving the borderline time resolution expressed by the width of
the main lobe - the main lobe has a width equal to only one sampling period. The
achieved compression is up to 20 dB better for the short LFM signals with BT < 100
(while maintaining a minimum width of the main lobe) than when using classical analog
and digital methods. Proposed original parallel matched filter systems allow one to
increase the resolution of recognition to the borderline - only one stripe in the main lobe
with the location of its position within the appropriate sampling period. Concurrently,
such parallel systems allow one to obtain a result after N tacts (where N is the number of
all signal samples), which is log,N faster than in systems using “fast convolutions”. In
this work there were also presented efficient algorithms and economical structures
which allow for the detection of narrowband signals within the presence of high level of
noise. The formulated probabilistic model of the recognition of noise-like code
sequences carried by the chirp signals allows for one to select the optimal code
sequence, thus ensuring its accurate identification at the given likelihood of
misidentification of a single chirp signal.

Parallel matched filter systems, developed on the basis of FPGA, allowed us to
conduct experimental research, including the one within the framework of the
implementation of the development project N°. R02 0016 N 06/2009 "The development
of a matched filter system prototype enabling the detection of sequences of short
probing signals with improved resolution." The experimental results obtained using the
apparatus made on the basis of the proposed method coincide exactly with the results
obtained in computer simulations. Additional results of this research are also next patent
entries of the author in the context of the construction of adaptive matched filter
structures.





