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Wykaz oznaczen

a
A(z,va)
A*

AT
avQx
aVQxref
B

b

B
B(z,vd)
Bb

B b,n
bczasO
bczasOu

bCZB.Sl
Bgo
Bgng
bprofO
bprofl
C
C(w)
C:

C
Cobc

Ci
Cig(t)
Cig,BTQ
Cign(t)
Cig,sF (1)

fcgn

fmax

potos wielka elipsy

funkcja pomocnicza przy wyznaczaniu RAF sygnatu SF
liczba zespolona sprz¢zona do liczby zespolonej A
sprz¢zenie hermitowskie macierzy A

estymata luminancji B-skanu

estymata luminancji B-skanu odniesienia

pasmo czg¢stotliwosciowe

potos mata elipsy

wektor indukcji magnetycznej

funkcja pomocnicza przy wyznaczaniu RAF sygnatu SF
pasmo subimpulsu

pasmo n-tego subimpulsu

wspotrzedne glebokosci B-skanu dotyczace tla
wspotrzedne glebokosci B-skanu dotyczace tta od momentu pojawienia
si¢ echa od obiektu

wspotrzedne glebokosci B-skanu dotyczace obiektu

pasmo czgstotliwosciowe impulsu Gaussa

pasmo czestotliwo$ciowe ng-tej pochodnej impulsu Gaussa
wspotrzedne szeroko$ci B-skanu dotyczace tta
wspotrzedne szerokosci B-skanu dotyczace obiektu
predkos¢ propagacji fali elektromagnetycznej w prozni
widmo obwiedni zespolonej

zmienna pomocnicza przy wyznaczaniu SSIM

zmienna pomocnicza przy wyznaczaniu SSIM

stata skalowania amplitudy przy kalkulacji okna Dolpha-Czebyszewa
element szeregu zespolonego

obwiednia zespolona

obwiednia zespolona transformaty BTQ

obwiednia zespolona n-tego subimpulsu

obwiednia zespolona sygnatu SF

baza w systemie bistatycznym (odlegto$¢ migdzy srodkami
geometrycznymi anten)

wektor indukcji elektrycznej

szeroko$¢ warstwy idealnie dopasowanej

wektor natezenia pola elektrycznego

natezenie pola elektrycznego fali padajacej

efektywna moc wypromieniowana izotropowo (ang. effective isotropic
radiated power)

natezenie pola elektrycznego fali odbitej

natezenie pola elektrycznego fali przechodzacej
czestotliwosé

czestotliwos¢ uwzgledniona w procesie normowania widma
czestotliwos¢ srodkowa (nosna)

czestotliwos¢ srodkowa ng-tej pochodnej impulsu Gaussa
czestotliwos¢ maksymalna



fmin
fn
for.sDR

fs

O1
g2

hant
Hi
hmme
hopt(t)
Hopt(w)
Hr

Ht

Ic

ISL
ISLx
|SLcha
Jc

\]ZE
sz

K.
ke

Kmme
Kx

lceL
Lrr

Mpc

czestotliwo$¢ minimalna

czestotliwos¢ srodkowa n-tego subimpulsu

czestotliwos$¢ probkowania W torze przetwarzania sygnatu SF
warto$¢ przesunigcia czestotliwosci

funkcja potozenia i czasu

parametr funkcji opisujacej nieliniowy rozktad czestotliwosci
parametr funkcji opisujacej nieliniowy rozktad cze¢stotliwosci
wektor natezenia pola magnetycznego

wysoko$¢ zawieszenia anten nad powierzchnig

natezenie pola magnetycznego fali padajace;j

wspotczynniki filtru niedopasowanego

odpowiedz impulsowa filtru dopasowanego

transmitancja filtru dopasowanego

natezenie pola magnetycznego fali odbitej

natezenie pola magnetycznego fali przechodzace;j

indeks

numer wspotrzednej X komorki Yee

stosunek udziatu energetycznego sktadowych sygnatu w listkach
bocznych do energii listka gtdéwnego (ang. integrated sidelobe level)
stosunek wartosci §redniokwadratowej obszaru z obiektem do wartosci
sredniokwadratowej pozostatej czgsci B-skanu X

stosunek warto$ci §redniokwadratowej obszaru z obiektem do wartosci
sredniokwadratowej pozostatej czgsci B-skanu Xpca

jednos¢ urojona

numer wspotrzednej y komorki Yee

wektor gestosci pradu elektrycznego zrodtowego

wektor gestosci pradu magnetycznego zrodtowego

indeks w kodowaniu fazowym

liczba elementéw sygnatu (symboli, czipow) Z kodowang fazg
iloraz pasma i czasu trwania sygnatu LFM

numer wspotrzednej z komorki Yee

liczba wspotczynnikow filtru niedopasowanego

indeks elementu szeregu zespolonego

glebokosé

glebokos¢ zakopania celu

wymiar macierzy kodu Franka

indeks

zmienna przy oknie Dolpha-Czebyszewa

macierz kodu Franka

szerokos$¢ listka gtdéwnego mierzona zgodnie z kryterium Rayleigha
szerokos¢ listka gtdéwnego mierzona na poziomie -10 dB
szerokos¢ listka glownego mierzona na poziomie -3 dB
szerokos$¢ listka gtéwnego mierzona na poziomie -6 dB

macierz utworzona z kodu przy obliczeniach dotyczacych filtru
niedopasowanego

procentowa zawarto$¢ wody w modelu gleby

numer subimpulsu w sekwencji SF
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N(w)
N/2
Ne

Nec
Nczas
Nbc

NLMS
Npca
Nprof
nprof

OSRrp
OSRwmwmF
OSRspr
OSR1p

P(f)
PAPR

Pe(f)
PMEPR

Png(f)
Pnsk(f)

PPSL
PSL
PSL1

PSLbc
Px
q

Qk,BPSK
Qk,BTQ

Rc
Rcas
Rc,i
ReNo

RN

widmo szumu

widmo szumu biatego

numer kroku czasowego algorytmu FDTD

liczba czestotliwosci sktadowych sygnatu SF

glebokos¢ B-skanu (liczba probek)

dhugos¢ okna Dolpha-Czebyszewa

rzad pochodnej impulsu Gaussa

liczba calkowita wptywajaca na dlugo$¢ kodu MLS
zadeklarowana liczba warto$ci wlasnych

szeroko$¢ B-skanu (liczba probek)

indeks kolejnej trasy w B-skanie

zmienna transformacji BTQ

wspotczynnik nadprobkowania w metodzie FD

wspotczynnik nadprobkowania filtracji niedopasowanej
wspotczynnik nadprobkowania w torze przetwarzania
wspotczynnik nadprobkowania w metodzie TD

zmienna pomocnicza przy wyznaczaniu RAF sekwencji SF
unormowane widmo sygnatu

stosunek mocy szczytowej do mocy $redniej sygnatu (ang. peak-to-
average power)

unormowane widmo obwiedni zespolonej

stosunek wartosci szczytowej mocy obwiedni sygnatu do $redniej
wartosci mocy obwiedni sygnatu (ang. peak-to-mean envelope power
ratio)

unormowane widmo ng-tej pochodnej impulsu Gaussa
unormowane widmo ng-tej pochodnej impulsu Gaussa w postaci
przeskalowanej

maksymalny poziom listka bocznego w stosunku do poziomu listka
glownego W strefie blizszej (ang. primary peak sidelobe level)
maksymalny poziom listka bocznego w stosunku do poziomu listka
glownego (ang. peak sidelobe level)

poziom pierwszego listka bocznego w stosunku do poziomu listka
gléwnego

parametr okna Dolpha-Czebyszewa

indeks op6znienia W zbiorze szeregéw zespolonych

dyskretne opoznienie PACF

k-ty element kodu binarnego

k-ty element sekwencji BTQ

wektor potozenia

indeks uzyty przy filtracji niedopasowanej

odlegtos¢

autokorelacja sygnatu Cig(t)

korelacja wzajemna sygnatu A i sygnatu B

autokorelacja i-tego szeregu w zbiorze

korelacja wzajemna sygnatu nadanego i odebranego

periodyczna funkcja autokorelacji

odlegtos¢ pomiegdzy celem a nadajnikiem
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Ro

Rs
Ru,IFFT
RXX

8(t)
s(t)
S(w)
Sa(t)
SAVG
Sgo(f)
Sgo(t)
Sgns (f)
Sgng (t)
sn(t)

Snprof
SNR

SPSL
SSIMx
SSIMxcel
SSIMxpca

stdy
StCref
Swe(t)
Swy(t)
t

to

ta, tk
t10

ta
tanodze
Tc

Ti

to

Ts
TsF
Tsymb
tu

Tw

u(®)
u ic(t)

odlegtos¢ pomiedzy celem a odbiornikiem

autokorelacja sygnatu s(t)

zakres jednoznacznego pomiaru odlegtosci w metodzie IFFT
macierz autokowariancji

transformata Hilberta sygnatu s(t)

sygnat rzeczywisty

widmo sygnatu rzeczywistego

sygnat analityczny

Srednia trasa georadarowa

widmo impulsu Gaussa

impuls Gaussa

widmo ng-tej pochodnej impulsu Gaussa

ng-ta pochodna impulsu Gaussa

sygnat rzeczywisty — n-ty subimpuls

pojedynczy A-skan

stosunek mocy sygnatu uzytecznego do mocy szumu (ang. signal-to-
noise ratio)

maksymalny poziom listka bocznego w stosunku do poziomu listka
gtownego w obszarze dalszym (ang. SPSL — secondary sidelobe level)
wskaznik podobienstwa strukturalnego B-skanu X do B-skanu
odniesienia

wskaznik podobienstwa strukturalnego B-skanu Xcel do B-skanu
odniesienia

wskaznik podobienstwa strukturalnego B-skanu Xpca do B-skanu
odniesienia

odchylenie standardowe B-skanu (estymator)

odchylenie standardowe B-skanu odniesienia (estymator)

sygnat na wejsciu filtru dopasowanego

sygnatl na wyjsciu filtru dopasowanego

czas

chwila rozpoczgcia transmisji SF

wartos¢ czasu W wybranej chwilinr 1, nrK eC

pierwsze miejsce zerowe czynnika |AB| faktoryzacji RAF sygnatu SF
zmienna pomocnicza przy wyznaczaniu RAF sygnatu SF ta =t — nAt
tangens kata stratnosci

wielomian Czebyszewa (Npc - 1)-ego rzedu

czas trwania impulsu

chwila wystgpienia optymalizacji w filtrze dopasowanym

czas trwania subimpulsu

czas trwania sygnatlu ze schodkowa modulacjg czestotliwosci

czas trwania symbolu (bitu) w sygnale z kodowang faza

czas przycig¢cia B-skanu do analizy fluktuacji

temperatura wody

amplituda

obwiednia rzeczywista (amplituda chwilowa) sygnatu

sktadowa synfazowa



Un - amplituda chwilowa n-tego subimpulsu

Ugs(t) - sktadowa kwadraturowa

Urn - amplituda chwilowa n-tego odebranego subimpulsu

varxo - wariancja tla B-skanu X

varxpcao - wariancja tla B-skanu Xpca

Vg - objetosciowy utamkowy udziat itu w modelu gleby

Vp - objetosciowy utamkowy udziat piasku w modelu gleby

Vipow - objetosciowy utamkowy udziat powietrza w modelu gleby
Viw - objetosciowy utamkowy udziat wolnej wody w modelu gleby
Vuz - objetosciowy utamkowy udziat wody zwigzanej w modelu gleby
W - macierz przeksztalcenia PCA

W13 - okno usredniajagce w modelu gleby dlaf< 1,3 GHz

W1g - okno usredniajace w modelu gleby dla 1,4 GHz<f< 18 GHz
WBTQ - okno wykorzystywane w ramach transformacji BTQ

Weelx - waga wprowadzana przez cel nr X

Wpc - okno Dolpha-Czebyszewa

Wi - i-ty wektor wlasny macierzy

Ww - macierz diagonalna z wagami filtru niedopasowanego

Wm,r - r-ty element wektora wag filtru niedopasowanego

X - B-skan

X - wspotrzedna

XoAvG - B-skan z redukcjg tta metodg odejmowania $redniej trasy
XpC - zmienna przy oknie Dolpha-Czebyszewa

Xg - argument funkcji opisujacej nieliniowy rozktad czestotliwo$ci
Xpca - B-skan po redukcji tta metodg PCA

Xref - B-skan odniesienia

Xtlo - B-skan modelu bez obiektu

Y - macierz danych wyjsciowych PCA

y - wspotrzedna

Yip - wyidealizowany szereg na wyjsciu filtru niedopasowanego
YMMF.r - element odpowiedzi filtru niedopasowanego

z - impedancja falowa

z - wspotrzedna

Zx - suma autokorelacji szeregow w zbiorze

o - empiryczna stata w modelu gleby

S - kat bistatyczny

B - empiryczne wyrazenie W modelu gleby

B - empiryczne wyrazenie w modelu gleby

Boc - zmienna przy wyznaczaniu okna Dolpha-Czebyszewa

r - wspotczynnik odbicia

7(X) - funkcja opisujaca nieliniowy rozklad czestotliwosci

[prost - wspodlczynnik odbicia dla polaryzacji prostopadtej

- wspolczynnik odbicia dla polaryzacji rownolegtej

i - rozdzielczo$¢ widmowa

Af - odstep pomigdzy czgstotliwosciami sktadowymi sygnatu SF
ARy - rozrdznialno$¢ odleglosciowa (pionowa)

ARn - rozrdznialno$¢ horyzontalna (pozioma)
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At
Atp

Epow
&r
Er
Esm
Est

interwat czasowy pomiedzy kolejnymi subimpulsami

dhugos$¢ kroku czasowego algorytmu FDTD

rozmiar komorki Yee w kierunku x

rozmiar komorki Yee w Kierunku y

rozmiar komorki Yee w Kierunku z

czes$¢ rzeczywista wypadkowej przenikalnoSci elektrycznej po liniowej
korekcie

usredniona wypadkowa przenikalnos$¢ elektryczna w modelu gleby

wypadkowa przenikalno$¢ elektryczna po liniowej korekcie

cze$¢ urojona przenikalnosci elektrycznej

czes$¢ urojona przenikalnosci elektrycznej wolnej wody
przenikalnos¢ elektryczna prézni

przenikalnos$¢ elektryczna dla nieskonczenie wielkiej czgstotliwosci
wypadkowa przenikalno$¢ elektryczna

cz¢s$¢ rzeczywista wypadkowej przenikalnosci elektrycznej
przenikalno$¢ elektryczna powietrza

wzgledna przenikalnos¢ elektryczna osrodka

cze$¢ rzeczywista przenikalnosci elektrycznej

przenikalnos$¢ elektryczna suchej gleby

stalopradowa wzgledna przenikalnos¢ elektryczna
przenikalnos$¢ elektryczna wolnej wody

czes$¢ rzeczywista przenikalnosci elektrycznej wolnej wody
statopradowa wzgledna przenikalnos¢ elektryczna wody
przenikalnos$¢ elektryczna wody zwigzanej

zespolona przenikalnos$¢ elektryczna

debajowska zespolona przenikalnos¢ elektryczna wody
wspotczynnik skalowania filtru dopasowanego dla szumu biatego
wspotczynnik skalowania filtru dopasowanego

stata skalujgca uwzgledniajaca czynniki wplywajace na rozréznialno$é
wartosci wlasne

i-ta warto$¢ whasna wektora

minimalna dtugo$¢ fali w symulacji FDTD

przenikalno$¢ magnetyczna

przenikalno$¢ magnetyczna prozni

wzgledna przenikalno$¢ magnetyczna osrodka

predkos¢ propagacji fali elektromagnetycznej

predkos¢ Dopplera

gestos¢ nasypowa (objetosciowa) gleby

gestos¢ objetosciowa tadunku elektrycznego

gestos¢ objetosciowa tadunku magnetycznego

gesto$¢ wlasciwa gleby

konduktywno$¢ efektywna w modelu gleby z liniowg korekta

przewodnos¢ elektryczna (konduktywno$¢)
przewodnos$¢ magnetyczna
konduktywnos$¢ efektywna w modelu gleby



T - opOznienie

1) - chwila podziatu zakresu analizy sygnatu na wyjsciu odbiornika
TeelX - czas propagacji sygnatu do celu X i z powrotem
Tg - ograniczenie zakresu analizy sygnatu na wyjsciu odbiornika
Tr - czas relaksacji
Trww - czas relaksacji wody
() - porowatos¢ gleby
A(t) - faza chwilowa sygnatu rzeczywistego
i - kat padania
Dy - liczba mozliwych wartosci fazy w sygnale z manipulacja fazy
Pk - faza k-tego bitu sygnatu z kodowaniem fazy
Pk,p3 - faza k-tego bitu sygnatu z kodowaniem fazy kodem P3
Pr,pa - faza k-tego bitu sygnatu z kodowaniem fazy kodem P4
Pk pap - faza k-tego bitu sygnatu z kodowaniem fazy palindromicznym kodem
P4
én - faza w n-tym odbieranym subimpulsie
or - kat odbicia
ot - kat zatamania
X - stala wplywajaca na nachylenie krzywej Gaussa
Xe - podatno$¢ elektryczna
Zn - radarowa funkcja nieoznaczonosci
n,0 - radarowa funkcja nieoznaczonosci pojedynczego subimpulsu
) - czgstos¢ kotowa (pulsacja)
wa(t) - pulsacja chwilowa sygnatu
e - pulsacja srodkowa

Wykaz akronimow

8PSK - os$miowartosciowe kluczowanie fazy

ABC - ang. absorbing boundary conditions (absorpcyjne warunki
brzegowe)

ACF - ang. autocorrelation function (funkcja autokorelacji)

AGC - ang. automatic gain control (automatyczna regulacja
wzmaocnienia)

AM - ang. amplitude modulation (modulacja amplitudy)

AWGN - ang. additive white Gaussian noise (addytywny szum
o rozktadzie normalnym)

BPSK - ang. binary phase shift keying (dwuwartosciowa modulacja fazy)

BTQ - ang. biphase-to-quadriphase

CFL - warunek stabilno$ci numerycznej metody réznicowej — 0d nazwisk

Couranta, Friedrichsa i Lewy’ego
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COCS
CUDA
Ccw
DARPA

DFT
DSP
EMD

ERP
ESPRIT

ETS

ETSI

EVD

FCC

FD
FDTD

FIR
FMCW

FSK
GPR
HRRR

ICBL

ang. consecutive ordered cyclic shifts
ang. compute unified device architecture
ang. continuous wave (fala ciggta)

ang. Defense Advanced Research Projects Agency (Agencja
Zaawansowanych Projektow Badawczych w Obszarze
Obronnosci)

ang. discrete Fourier transform (dyskretna transformacja Fouriera)
ang. digital signal processing (cyfrowe przetwarzanie sygnatow)

ang. empirical mode decomposition (empiryczny rozktad sygnatu
na mody wewngtrzne)

ang. extended range profile

ang. estimation of signal parameters via rotational invariance
technique

ang. equivalent-time sampling (probkowanie W czasie
ekwiwalentnym)

ang. European Telecommunications Standards Institute
(Europejski Instytut Norm Telekomunikacyjnych)

ang. eigenvalue decomposition (dekompozycja macierzy wedtug
wartos$ci wtasnych)

ang. Federal Communications Commission (Federalna Komisja
Lacznosci)

ang. frequency domain

ang. finite difference time domain (metoda r6znic skonczonych
w dziedzinie czasu)

ang. finite impulse response (skonczona odpowiedz impulsowa)

ang. frequency modulated continuous wave (modulacja
czestotliwosci falg ciaggla)

frequency shift keying (kluczowanie cze¢stotliwosci)
ang. ground penetrating radar (radar penetracji gruntu)

ang. high-range resolution radar (radar o wysokiej rozréznialno$ci
odlegtosciowej)

ang. in-phase (sktadowa synfazowa)

ang. International Campaign to Ban Landmines (Migdzynarodowa
Kampania na rzecz Zakazu Min Przeciwpiechotnych)
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IFFT - ang. inverse fast Fourier transform (algorytm wyznaczania
odwrotnej transformaty Fouriera)

1Q - sktadowa synfazowa i sktadowa kwadraturowa

IS - ang. identical sequences (identyczne sekwencje / subimpulsy)

LFM - ang. linear frequency modulation (liniowa modulacja
czestotliwosci)

LNA - ang. low-noise amplifier (wzmacniacz niskoszumny)

LPF - ang. low-pass filter (filtr dolnoprzepustowy)

LS - ang. least squares

M.SFPC - ang. modified stepped frequency phase coding (zmodyfikowana
metoda SF-PC)

MCPC - ang. multicarrier phase coded waveforms

MLS - ang. maximum length sequence

MMF - ang. mismatched filter (filtr niedopasowany)

MPS - ang. minimum peak sidelobe

MSK - ang. minimum shift keying

MUSIC - ang. multiple signal classification

N - nadajnik (punkt geometryczny anteny nadajnika)

N/O - modut nadawczo-odbiorczy

NDT - ang. non-destructive testing (badania nieniszczace)

NLFM - ang. nonlinear frequency modulation (nieliniowa modulacja
czestotliwosci)

NSF - ang. nonlinear stepped frequency (nieliniowa schodkowa
modulacja czestotliwosci)

@) - odbiornik (punkt geometryczny anteny odbiornika)

OFDM - ang. orthogonal frequency-division multiplexing

OSR - ang. oversampling ratio (wspotczynnik nadprobkowania)

PA - ang. power amplifier (wzmacniacz mocy)

PACF - ang. periodic autocorrelation function (periodyczna fukcja
autokorelacji)

PC - ang. phase coded (z kodowaniem fazy)

PCA - ang. principal component analysis (analiza gtdwnych sktadowych)
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PCFH

PML
PPSL

PSK

QPSK
RAF
RMS
SAR
SDR
SF
SFCW

SF-DFT

SF-LFM

SF-PC

SIMPLISMA
SL

SPADE
SPSL

SSIM
STALO
SvD

D

ang. phase coded frequency hopping (skoki czestotliwosci
z kodowaniem fazy)

ang. perfectly matched layer (warstwa idealnie dopasowana)

ang. primary peak sidelobe level (maksymalny poziom listka
bocznego w stosunku do poziomu listka gtdéwnego w obszarze
bardziej odleglym od listka gidéwnego)

ang. phase shift keying (modulacja fazy)

ang. quadrature (sktadowa kwadraturowa)

ang. quadrature phase shift keying

ang. radar ambiguity function (radarowa funkcja nieoznaczonosci)
ang. root mean square (wartos¢ srednikwadratowa)

ang. synthetic aperture radar (radar z syntetyczng apertura)

ang. software defined radar (radar programowalny)

ang. stepped frequency (schodkowa modulacja czgstotliwos$ci)

ang. stepped-frequency continuous wave (schodkowa modulacja
czestotliwosci falg ciggly)

ang. stepped frequency discrete Fourier transform (schodkowa
modulacja czestotliwosci wycinkami transformaty fourierowskiej)

ang. stepped frequency linear frequency modulation (schodkowa
modulacja czestotliwosci sygnatami z liniowag modulacja
czgstotliwosci)

ang. stepped frequency phase coded (schodkowa modulacja
czestotliwosci sygnatami z manipulacja fazy)

ang. simple to use interactive self-modeling mixture analysis
ang. sidelobes (listki boczne)
ang. soil profile analytical database for Europe

ang. secondary peak sidelobe level (maksymalny poziom listka
bocznego w stosunku do poziomu listka glownego w obszarze
bardziej odleglym od listka gtéwnego)

ang. structural similarity
ang. stable oscillator (heterodyna stabilna)

ang. singular value decomposition (dekompozycja macierzy
wedhug wartosci osobliwych)

ang. time domain
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TE

TEM

™
TRADEX
uwB
VNA
WLS

ang.
ang.
ang.
ang.
ang.
ang.

ang.

transverse electric

transverse electric and magnetic

transverse magnetic

Tracking and Discrimination Experiment
ultrawideband (ultraszerokopasmowy)

vector network analyser (wektorowy analizator sieci)

Weighted least squares
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1. Wstep

W latach osiemdziesigtych XIX wieku Heinrich Hertz potwierdzit eksperymentalnie
istnienie fal elektromagnetycznych i odkryl, ze ulegajg one odbiciu od metalowych
przedmiotoéw. Na tej podstawie w 1903 roku Hiilsmeyer opracowat urzadzenie radiowe
nazwane telemobiloskopem, ktore umozliwiato detekcje metalowych obiektow. Pomimo
faktu, ze tego rodzaju aparatura nie przystaje do zadnej z przyjetych pdzniej definicji
radaru (ang. radio detection and ranging), wspomniane wydarzenie czg¢sto przyjmowane
jest jako poczatek radiolokacji.

Siedem lat po tym wydarzeniu, w 1910 roku Leimbach i Loéwy opisali dwa
eksperymenty umozliwiajagce prowadzenie pomiarow geologicznych w oparciu 0 analize¢
propagacji fal radiowych przez osrodki 0 réznej konduktywnosci. Mozna zatem przyjaé,
ze technika radarowej penetracji gruntu (ang. GPR — ground penetrating radar)
towarzyszy radiolokacji od poczatku jej istnienia.

Historia georadaru, szczegdétowo opisana w [1, 2, 3, 4], $wiadczy O tym, Ze na
przestrzeni kolejnych lat utrzymywano badania nad rozwojem GPR. Pionierski pomiar
profilu georadarowego zostat zapisany w 1929 roku i dotyczyt sondowania austriackiego
lodowca [5]. Od tego momentu do konca lat sze$é¢dziesigtych XX wieku nastgpita
stabilizacja aktywnos$ci publikacyjnej w tej dziedzinie (w tym czasie udzielono ponad
30 patentow), ktora zostata przyttumiona rozwojem w zakresie eksploracji obszarow
pozaziemskich izwigkszeniem zainteresowania badaniami osrodkow W sposob
nieniszczacy (ang. NDT — non-destructive testing). W drugiej potowie lat
sze$¢dziesigtych Amerykanie stosowali GPR do wykrywania tuneli powszechnie
wykorzystywanych przez wietnamskich partyzantow [6]. W 1971 pojawilo si¢ pierwsze
komercyjnie dostepne urzadzenie, natomiast w 1972 po raz pierwszy wykorzystano
georadar z kompresja impulsu. Na uwagg zastuguje fakt, iz polski pierwowzor georadaru
powstat w 1984 roku w Instytucie Radiolokacji Wojskowej Akademii Technicznej pod
nazwg ,radar geofizyczyny” [7]. Byt to oOwczesnie jedyny na $wiecie radar
wykorzystywany w goérnictwie soli. Szczegdlna intensyfikacja prac nad technikg GPR
nastgpita wraz zZ rozwojem ukladéw cyfrowych. Znalazlo to odzwierciedlenie
w modyfikacji metod zobrazowania i interpretacji wynikow, jak rowniez konstrukcji toru
akwizycji danych radaru. Z biegiem czasu georadar znajdowat kolejne zastosowania
w hydrogeologii, gornictwie weglowym, glacjologii, inzynierii budowlanej, archeologii,
dendrologii, rolnictwie, stratygrafii i sedymentologii [8, 9, 10]. GPR jest rowniez
narzedziem wykorzystywanym w sektorze bezpieczenstwa, W szczegdlnosci w celu
wykrywania niewybuchow, min I improwizowanych ladunkow wybuchowych oraz
wsparciu w prowadzeniu czynnosci dochodzeniowo-$ledczych.

W pracy [4] autorzy podjeli probe analizy bibliograficznej publikacji zwiazanych
z tematykg GPR 2z lat 1995-2014. Biorgc pod uwage artykuly i publikacje
pokonferencyjne, odnotowano w tym okresie prawie dziesigciokrotne zwickszenie
corocznej liczby prac. Wigkszo$¢ najczesciej cytowanych publikacji dotyczy problemow,
w ktorych georadar jest stosowany jako narzgdzie przy pominieciu aspektow
konstrukcyjnych. Pozostale mozna podzieli¢ na tematyke antenowsg, systemowa,
dotyczaca  przetwarzania  sygnaldow  oraz = modelowania  rozkladu  pola
elektromagnetycznego w osrodku geologicznym.

W przypadku systeméw wykrywajacych obiekty mogace stanowié¢ zagrozenie dla
zycia, wymagania co do jako$ci Klasyfikacji poprawnego wykrycia sg z wiadomych
wzgledow niezwykle wygorowane [11]. Od konca XX wieku do chwili obecnej [12, 13]
dazy si¢ do osiggnigcia pelnej automatyzacji detekcji i podejmowania decyzji poprzez,
ujmujac ogolnie, eksploracje danych pomiarowych. Niezaleznie od tego czy
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wykorzystywane jest uczenie maszynowe [14], czy tez neuronowe sieci konwolucyjne
[15], w przypadku ukierunkowania procesu poszukiwan na obiekty 0 rozmiarach rzedu
centymetra, wazne jest, aby dostarczy¢ dane wejSciowe 0 pozadanej rozdzielczosci.
Osiagnigcie wysokiej rozréznialnosci przestrzennej zobrazowan jest wspolng potrzeba
wiekszosci uzytkownikow GPR.

Do pewnego momentu systemy cyfrowe i szybkie uklady liczace nie byly
powszechnie dostgpne. Dodatkowo georadary nie umozliwiaty uzyskania odpowiednie;j
czuto$ci przy poszukiwaniu niewielkich obiektow, a tym samym generacji
wysokorozdzielczych zobrazowan. Z tego powodu duzy nacisk potozono na
przetwarzaniu sygnalow post factum [12].

Wspomniany rozwdj techniki cyfrowej umozliwit wykorzystanie zaawansowanych
algorytmow przetwarzania sygnalow. Przyczynito si¢ to do wprowadzenia do zbioru
georadarowych sygnalow sondujacych rozne klasy radiolokacyjnych sygnatow
zlozonych. Obecnie dostepne sg rozwigzania sprzgtowe, ktére w krotkim czasie moga
przetwarza¢ duzy strumien danych. Inicjuje to potrzebe ponownego spojrzenia na
wykorzystywane w GPR techniki przetwarzania sygnatow. Dodatkowo, co byto pobudka
do powstania niniejszej pracy, istnieje mozliwos¢ wykorzystywania sygnatow
uzywanych do tej pory W mniejszym stopniu lub wecale. Ich wilasciwosci, czgsto
wykorzystywane w innych galeziach techniki, predestynuja je takze do zastosowan
w technice GPR w celu poprawy rozroznialnosci aparatury w odniesieniu do obiektow
ulokowanych w jej bliskim sasiedztwie.

1.1. Stan wiedzy w dziedzinie rozprawy

Systemy georadarowe moga by¢ ogdlnie zaklasyfikowane do dwoch kategorii. Do
pierwszej z nich zalicza si¢ radary impulsowe, a do drugiej pracujace z falg ciagla (ang.
CW - continuous wave) [16]. Inny podzial ujmuje radary geofizyczne jako systemy
z modulacjg amplitudy (ang. AM — amplitude modulation), czestotliwosci (ang. FM —
frequency modulation), z kompresja impulsu (ang. pulse compression), bez modulacji,
z falg ciagla zmodulowana czgstotliwosciowo (ang. FMCW — frequency modulated
continuous wave) lub ze schodkowa modulacja czestotliwosci (ang. SF — stepped
frequency) [3]. Daniels w [1] dodatkowo klasyfikuje georadary jako holograficzne [17],
kodowane oraz szumowe. Pomimo pokaznej reprezentacji proponowanych rodzajow
sygnatow sondujacych, wigkszo$¢ z nich mozna przypisa¢ do jednej z dwu grup [7]:

- radary pracujace W dziedzinie czasu (impulsowe),

- radary pracujace W dziedzinie czgstotliwosci.

Historycznie, wigkszo$¢ komercyjnych rozwigzan mozna zaliczy¢ do pierwszej
grupy. Sygnatem sondujagcym w tym przypadku sg z reguly nanosekundowe przebiegi
czasowe 0 charakterze unipolarnym lub bipolarnym (w postaci monocyklu, policyklu lub
falki) [18]. Do zasadniczych trudnosci technicznych wystepujacych w georadarach
impulsowych mozna zaliczy¢ konieczno$¢ przetwarzania impulsow 0 amplitudach
dochodzacych do kilowoltéw oraz zapewnienie bardzo krotkiego okresu probkowania.
Konwersja odebranego sygnatu jest realizowana przewaznie W uktadach z probkowaniem
w czasie ekwiwalentnym (ang. ETS — equivalent-time sampling).

Druga grupa obejmuje tzw. ztozone sygnaty sondujace. Do zbioru zalet sygnatow
ztozonych mozna zaliczy¢ zwigkszenie potencjatu energetycznego, poprawe odpornosci
na zaklocenia i istotng W kontek$cie pracy poprawe rozrdznialnosci. Podstawowym
reprezentantem tej klasy sposrod wykorzystywanych w GPR impulséw jest sygnat
z liniowg modulacjg czestotliwosei (ang. LFM — linear frequency modulation).
Dodatkowo powszechnie stosuje si¢ radary z falg ciagla z modulacja czgstotliwosci.
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Problematyczny proces generowania ultrakrotkich impulsow moze by¢ utatwiony
poprzez synteze sygnalu W dziedzinie czgstotliwosci. Uzyskanie krotkiego impulsu
W dziedzinie czasu mozliwe jest poprzez transformowanie sygnatu o szerokim widmie na
wezsze podpasma. Kolejne porcje takiego sygnatu, nazywane subimpulsami, nadawane
sa na kolejnych czestotliwo$ciach nosnych zapetniajac zakres widma tozsamy z pasmem
sygnatu ultrakrotkiego reprezentowanego W dziedzinie czasu. Wspomniany sposob
generacji i przetwarzania sygnatu nazywany jest schodkowa (czasem rowniez skokowa)
modulacjg cz¢stotliwosci (ang. SF — stepped frequency). Niniejsza praca traktuje SF jako
termin dotyczacy modulacji migdzyimpulsowej. W literaturze anglojezycznej taki sposob
syntezy czestotliwosciowej sygnalu nazywany jest rowniez ,,Synthetic wideband
waveform (SWW)”, . frequency jumb burst (FJB)”, ..frequency jump train (FJT)”,
,frequency hopped waveform (FHW)”, czy tez ,,stacked frequency waveform (SFW)”.
W fachowej literaturze termin skokowa modulacja czgstotliwosci moze dotyczy¢ rowniez
sposobu modulacji wewnatrzimpulsowej oraz modulacji fali ciaggtej, co dla odrdznienia
W niniejszej pracy zostato nazwane okresleniem kluczowania czestotliwosci (ang. FSK —
frequency shift keying).

Poczatki SF si¢gaja lat sze$¢dziesiatych ubieglego wieku [19]. Pierwsze zastosowanie
w praktyce przypadly na rok 1974. Sygnat ze schodkowag modulacjg czgstotliwosci
wykorzystano wowczas W radarze na poligonie antybalistycznym Armii Stanow
Zjednoczonych na atolu Kwajalein (ang. TRADEX — Tracking and Discrimination
Experiment) [20]. W ostatnim dwudziestoleciu ubieglego wieku Agencja
Zaawansowanych Projektow Badawczych w Dziedzinie Obronnosci (ang. DARPA —
Defense Advanced Research Projects Agency) wspierala zastosowanie technologii
ultraszerokopasmowych  (ang. UWB - ultrawideband) do teledetekcji
wysokorozdzielczego obrazowania obiektow ukrytych [17]. Zwigkszenie natgzenia prac
zwigzanych z SF nastgpitlo w latach dziewieédziesigtych ubiegltego wieku [21, 22].
Obecnie synteza sygnatow SF wykorzystywana jest w wielu galeziach radiolokacji.

W georadarach najczesciej stosuje si¢ schodkowa modulacj¢ czgstotliwosci falg
ciggla (ang. SFCW — stepped-frequency continuous wave). W takim przypadku subimpuls
jest w zasadzie sygnatem kosinusoidalnym. W zaleznosci od rozwigzania technicznego
radar taki mozna traktowac jako radar z falg ciagta lub jako radar z sygnatem SF.

Wykorzystanie w georadarach typu SF innych subimpulséw niz fala ciggla nie jest
popularne. Daniels w [1] podkreslit, ze wykorzystanie diuzszych modulowanych
sekwencji 0 nizszych amplitudach moze wykazywac lepsze wiasciwosci detekcyjne.
Dodat tez, ze nie zrealizowano badan potwierdzajacych trafno$¢ takiego podejscia.
Istniejg prace potwierdzajace zasadnos$¢ stosowania odbioru korelacyjnego i kodowania
fazy w sygnatach GPR [23, 24, 25, 26]. Sa to jednak z reguly niskoczgstotliwoSciowe
waskopasmowe emisje 0 wysokiej amplitudzie.

Najpopularniejszym rozwigzaniem jest sygnat SF z liniowa modulacja cze¢stotliwosci
(ang. SF-LFM — stepped frequency linear frequency modulation) [27, 28, 29, 30, 31].
Drugg istotng grupg emisji SF sg sygnaty modulowane subimpulsami z manipulacjg fazy
(ang. SF-PC — stepped frequency phase coded) zaréwno kodami bifazowymi [32, 33], jak
i polifazowymi [34, 35, 36]. Trzecie podejscie dotyczy podziatu szerokopasmowej emisji
na fragmenty o wezszym pa$mie W oparciu o transformacje falkowa [37, 38, 39] lub
fourierowska (ang. SF-DFT — stepped frequency discrete Fourier transform) [40].
Opisany sposOb generacji sygnatow sondujacych znajduje zastosowanie rowniez
w radarach szumowych [41].

Uzycie sygnatow SF jest problematyczne ze wzglgdu na wysoki poziom listkow
bocznych, ktére moga maskowac stabsze echa. Z tego powodu poczyniono wiele badan
obejmujacych swym zakresem mozliwos$¢ niwelacji tych ograniczen przy zachowaniu
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wysokiej rozroznialnosci. Uzyskane wyniki dotycza w szczegodlnosci modyfikacji
sposobu transmisji poszczegdlnych subimpulsow [30, 42, 43, 44, 45] oraz modulacji
pojedynczych subimpulsow [46]. Duza cze$¢ prac skupia si¢ na poprawie zdolnosci
detekcji obiektow poruszajacych si¢, ktorych rezultaty moga wykazywaé rowniez
poprawe rozroznialnosci W odlegtosci [47]. Wplyw na charakter zobrazowania maja
takze techniki tworzenia profilu odleglosciowego na podstawie sygnalow SF. Do
najczescie] wykorzystywanych zalicza si¢ metode odwrotnej transformacji Fouriera,
metode dziedziny czgstotliwosci i dziedziny czasu [36, 48, 49]. Na ksztalt uzyskane;j
w procesie odbioru korelacyjnego odpowiedzi sygnatu SF od obiektu punktowego, duzy
wpltyw ma charakterystyka korelacyjna pojedynczego subimpulsu. Mozna na nig wptyna¢
glownie przez dobor odpowiedniego sygnalu [50, 51] lub w procesie filtracji
niedopasowanej [52, 53, 54], szczegoélnie efektownej W kontekécie poprawy
zobrazowania w wybranych obszarach [55, 56].

Obiekty poszukiwan GPR osadzone sg zazwyczaj w dos¢ ztozonej strukturze
otoczenia powodujacej maskowanie sygnalu uzytecznego. Obszarem zainteresowania
niniejszej pracy jest zatem poprawa zobrazowan georadarowych obejmujacych bardzo
krotki dystans od powierzchni sondowanego medium. Dos¢ istotng czescia literatury
tematu sg publikacje poswigcone technice modelowania pola elektromagnetycznego
w osrodku geologicznym [7, 57, 58, 59, 60, 61, 62, 63, 64]. Najczesciej wykorzystywang
technikg symulacji pola w niejednorodnym osrodku geologicznym jest metoda réznic
skonczonych w dziedzinie czasu (ang. FDTD — finite-difference time-domain) [1, 3, 58,
62, 63, 64].

Idea schodkowej modulacji czestotliwosci umozliwia stosowanie ukladoéw
przetwarzania 0 pasmie znacznie wezszym niz generowany sygnat UWB. Zastosowanie
waskopasmowych emisji W poszczegdlnych podkanatach moze by¢ w stosunkowo prosty
sposob zaimplementowane W radarze programowalnym (ang. SDR — software defined
radar). Takie podejscie zaczyna by¢ rowniez wykorzystywane w radarach penetracji
gruntu [65].

Rozprawa w szczegdlnosci obejmuje wspomniane dotad aspekty. Poruszane sa
zagadnienia z réznych obszaréw techniki. Poszerzony opis stanu wiedzy dotyczacej
omawianej tematyki znajduje si¢ na poczatku poszczegdlnych rozdzialow
| podrozdziatlow niniejszej pracy.

1.2. Cel i zakres pracy

Analizowany w niniejszej rozprawie problem badawczy dotyczy testowania
sygnatow w zastosowaniu do radiolokacji w osrodkach 0 zlozonej strukturze
wewnetrznej. Zasadniczym celem proby zastosowania specyficznych sygnalow
sondujacych ze schodkowa modulacja czgstotliwosci jest poprawa jakosci zobrazowan
georadarowych ze szczegdlnym uwzglednieniem polepszenia rozréznialnoSci pionowej
(odleglosciowej).

Dotychczasowa analiza dostepnej literatury oraz przeprowadzone badania pozwalaja
na stwierdzenie, ze mozliwe jest uzyskanie wysokorozdzielczych zobrazowan
georadarowych obiektéw 0 plytkiej lokalizacji, przy pomocy syntezy
czestotliwo$ciowej emisji z modulacja kata.

Glgbokos¢ pomiaréw georadarowych obejmuje zakres migdzy dziesigtkami
centymetroéw, a dziesigtkami metrow [18]. W skrajnych przypadkach uzyskuje si¢ zasiegi
dochodzace do kilometra. Wysokorozdzielcza technika GPR obejmuje jednak w duzym
stopniu detekcje i analiz¢ obiektow ulokowanych w niewielkich dystansach od
powierzchni o$rodka. Uwarunkowane to jest zaréwno obszarem zainteresowania
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(np. wykrywanie min ladowych), jak i silnym zanikaniem amplitudy fali
elektromagnetycznej w osrodku geologicznym wraz z odlegloscig. Z tego powodu
badania zawezone zostaty do analizy wycinka przestrzeni do giebokosci rzedu dziesigtek
centymetrow. W pracy przyjeto rzeczywiste parametry kilku typowych gleb. Metoda
GPR, jej fizyczne podstawy wraz z wykorzystywanymi w pracy sposobami symulacji
gruntu omowione zostalty w rozdziale 2.

Zagadnienia zwigzane z sygnatami przedstawiono w rozdziale 3, a przeglad
problematyki sygnatow ze schodkowa modulacja czestotliwosci ujeto w rozdziale 4.
Analiza literatury umozliwia stwierdzenie, ze podstawowym rodzajem pobudzenia GPR
jest sygnal impulsowy. Obok niego najczgsciej stosuje si¢ sygnal SFCW. Najszerzej
opisane zastosowanie sygnatu SF w radiolokacji dotyczy wtasnie SFCW oraz pobudzen,
w ktorych wykorzystano subimpulsy zZ modulacjg kata. Nalezg do nich sygnaty SF-LFM
I SF-PC, ze wskazaniem, ze najwigcej publikacji dotyczy subimpulséw z modulacja
czestotliwosci. W pracy przyjeto, by problemy badawcze dotyczyly gtownie sygnatow
stosowanych w technice GPR rzadko lub wcale. Z tego powodu gléwny nacisk potozono
na klase sygnatow SF-PC. Przebadane rowniez zostaly wiasciwosci sygnatu SF-DFT,
ktory nie byt do tej pory stosowany w GPR w opisanej postaci. Zastosowanie w tym
przypadku sygnatu UWB z kodowaniem fazy pozwala dowigza¢ sygnat SF-DFT do
uzytego W tezie pracy pojecia emisji z modulacja kata.

Wyniki eksperymentéw zaprezentowano W rozdziale 5. Skupiono si¢ na przegladzie
duzej liczby sygnatow, uwzgledniajac rozne sposoby generacji profilu odlegtosciowego.
Omawiane wyniki zostaly przedstawione W zestawieniu z rezultatami uzyskanymi
w oparciu 0 powszechng technike impulsowg oraz sygnat SFCW. Badania dotycza
zarOwno rozwazan teoretycznych, jak i podstawowej analizy stosowalno$ci sygnatow
w radarze programowalnym.

Rozdziat 6 zawiera wnioski podsumowujgce teoretyczng analize 1 wyniki
praktycznych eksperymentow.

Najwazniejsze elementy problemu badawczego pracy to:

e Przeglad metod mozliwych do zastosowania w radiolokacji wysokorozdzielczej;

e Weryfikacja dziatania wybranych metod SF w poszukiwaniu obiektow 0 ptytkiej
lokalizacji umieszczonych w glebie;

e Badanie mozliwo$ci generacji zobrazowan georadarowych w oparciu o sygnaty
zmodulacja SF wykorzystywane rzadko lub wecale, ze szczegdlnym
uwzglednieniem kodowania ciggtego i dyskretnego;

¢ Mozliwos¢ uwzglednienia technik poprawiajacych jakos¢ zobrazowania GPR bez
znacznej degradacji rozroznialnosci z wykorzystaniem schodkowej modulacji
czestotliwosci;

e Porownanie wybranych sygnatow SF do wiasciwosci pobudzen powszechnie
stosowanych w GPR w kontekscie oceny jako$ci zobrazowania;

e Wskazanie potencjalnych ograniczen w praktycznej implementacji sygnatéow SF
z kodowaniem ciggtym i dyskretnym do sondowania georadarowego.
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2. Podstawowe zagadnienia techniki georadarowej

Najprostszy wariant aparatury georadarowej obejmuje uklad syntezy sygnalu
sondujgcego, nadajnik, zestaw antenowy, odbiornik oraz modut przetwarzania i blok
zobrazowania, co ilustruje rysunek 2.1.

i Modut ..
Zobrazowanie [ ' Odl'l _ “—p Nadajnik N
1 sterowanie przetwarzania -
Zestaw
T antenowy
Synteza sygnatu .
sondujacego Odbiornik <

Rys. 2.1. Schemat blokowy radaru penetracji gruntu

Przytoczona we wstepie roznorodnos¢ zastosowan radaru penetracji gruntu zwigzana jest
z rozmaitymi wariantami konstrukcji poszczegolnych blokéw. Poza realizacja sprz¢tows
| programowg odmienny moze by¢ réwniez charakter prowadzonych pomiaréw. Obecnie
technika GPR jest na tyle szeroka dziedzing wiedzy, ze catoSciowe jej omowienie nie jest
mozliwe. Bogatemu opisowi ujmujgcemu jej interdyscyplinarny charakter poswigcone sg
m.in. obszerne anglojezyczne monografie [1, 9, 16] oraz prace polskoj¢zyczne [3, 7].

W niniejszym rozdziale omowione zostaty podstawowe wiasciwosci GPR, do ktorych
odnoszg si¢ tresci stanowigce pozostate czesci pracy. W podrozdziale 2.1 sklasyfikowane
zostaty systemy GPR z uwzglednieniem metod pomiarowych i konfiguracji sprzg¢towe;j.
Zamieszczono rowniez przeglad mozliwych sposobéw zobrazowania danych
georadarowych. W podrozdziale 2.2 skupiono si¢ na istotnym z punktu widzenia tezy
pracy parametrze georadaru jakim jest zdolno$¢ do rozrdznienia obiektow ulokowanych
w bliskim sasiedztwie. Podrozdziat 2.3 dotyczy technik modelowania propagacji fali
elektromagnetycznej wspierajacych metod¢ GPR. Tym samym porusza on tematyke
fizycznych podstaw dziatania georadaru, obejmujac roéwniez proces propagacji
w osrodku niejednorodnym. W podrozdziale 2.4 przedstawiono wybrane techniki
przetwarzania danych georadarowych.

2.1. Klasyfikacja georadarow i sposoby zobrazowania danych

Radar penetracji gruntu jest urzadzeniem, ktore wysyta fale elektromagnetyczne
w kierunku powierzchni gruntu i odbiera sygnaly odbite od jego struktur
podpowierzchniowych oraz ulokowanych w nich obiektow. Grunt jest zwykle strukturg
ztozong zaréwno od strony materiatowej jak i1 geometrycznej (naturalna sedymentacja).
Przedmiotem zainteresowania GPR sg wlasciwosci tej struktury lub obiektow w niej
ulokowanych. Sposoby uzyskania zobrazowania zaleza od dostepnosci do sondowanego
o$rodka, wiasno$ci platformy przenoszacej urzadzenie, konfiguracji sprzetu i in.
czynnikow. Zagadnieniom zwigzanym Z doborem sygnatu sondujgcego poswigcony jest
rozdzial 3. Radar moze pracowa¢ w konfiguracji monostatycznej w przypadku
wykorzystania wspolnej anteny przez uklad nadawczy i1 odbiorczy lub w wersji
bistatycznej, gdy posiada dwie odrebne anteny dla toru nadawczego i odbiorczego.
Wspomniane konfiguracje przedstawiono na rysunku 2.2.
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Rys. 2.2. Konfiguracja georadaru: a) monostatyczna, b) bistatyczna

Wykorzystywana jest tez konfiguracja multistatyczna, w ktorej stosuje si¢ wigksza
liczbe anten, najczesciej odbiorczych. Odleglto$¢ pomigdzy antenami moze by¢
regulowana, np. w celu ograniczenia wptywu silnego sygnatu z anteny nadawczej.

Anteny stosowane w georadarach musza cechowac si¢ szerokim pasmem, niskg masag,
niewielkimi rozmiarami i odpowiednio wysoka wytrzymatosciag mechaniczng [7, 66].
Stosunek szeroko$ci pasma do czestotliwosci srodkowej tych anten jest z reguly wyzszy
od jednosci [3]. Sa to najczgsciej dipole szerokopasmowe, anteny typu Vivaldi, spiralne
oraz roéznego typu konstrukcje tubowe. W celu poprawy charakterystyki kierunkowej
i ograniczenia zakldocen zewnetrznych, anteny moga by¢ dodatkowo obudowane
materiatem ekranujagcym (ang. shielded antenna) [9].

Stosuje si¢ anteny 0 polaryzacji liniowej, rzadziej kotowej. Dosy¢ czestym
podejéciem jest wykorzystanie zestawow 0 dwoch ortogonalnych polaryzacjach, co
wzbogaca mozliwosci sondowania i poprawia detekcje obiektow wysmuktych, ktorych
ulokowanie mogtoby by¢ z punktu widzenia jednej tylko polaryzacji niekorzystne.

Pomiary georadarowe moga by¢ przeprowadzone poprzez profilowanie refleksyjne,
przeswietlanie lub profilowanie otworowe. Najczesciej wykorzystywane jest
profilowanie refleksyjne, w ktérym antena lub anteny umieszczone sa nad powierzchnig
penetrowanego osrodka. Przeswietlanie dotyczy sytuacji, W ktorej antenowy zestaw
nadawczy i odbiorczy znajduje si¢ z dwoch stron osrodka. Mozna W ten sposob badaé
struktur¢ mostow, pni drzew lub $cian. Profilowanie otworowe wymaga wprowadzenia
anteny lub zestawu anten do jednego lub kilku wywierconych otworéw. Ma to
uzasadnienie m.in. w przypadku koniecznos$ci sondowania struktur na wigkszych
glebokosciach. Z racji thumienia fali w osrodku, w profilowaniu refleksyjnym bardziej
odlegte od anten obszary Sg zobrazowane mniej doktadnie. Na rysunku 2.3 przedstawiono
wybrane warianty profilowania.

a) b) ¢)
/N\ /o\ /N\ 6]
] iT @ -B ﬂ )

Rys. 2.3. Wybrane warianty profilowania: a) refleksyjne, b) przeswietlanie, c) przeswietlanie otworowe,
d) otworowe

Wybrane sposoby sondowania struktury podpowierzchniowej w wariancie
refleksyjnym zaprezentowano na rysunku 2.4. Profilowanie mozna przeprowadzié
nadajac sygnat w jednym miejscu poprzez odbior w kilku kolejnych odst¢pach. Kolejna
mozliwo$¢ dotyczy utrzymania statego odstepu migdzy nadajnikiem i odbiornikiem.
Innym wariantem jest sondowanie w rownych odstepach potozenia nadajnika
i odbiornika od pewnego punktu na powierzchni. Profilowanie ze wspolnym punktem
centralnym jest wykorzystywane gtéwnie do wyznaczenia predkosci propagacji fali
elektromagnetycznej w miejscu pomiaru [3].
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Rys. 2.4 Metody profilowania: a) wspdlne zrodio, b) staly odstep,
¢) wspolny punkt centralny

W  zaleznosci od rodzaju kontaktu systemu antenowego z powierzchnig
penetrowanego osrodka wyrdznia sie georadary sprzezone z gruntem (ang. ground
coupled), zawieszone w powietrzu (ang. air launched) i skierowane pod pewnym katem
do $ciezki skanowania — tzw. ,,patrzqce W przéd” (ang. forward looking). Dobor
odpowiedniego systemu jest kompromisem pomigdzy mobilno$cig, a niwelacja strat
zwigzanych przyktadowo z efektem silnego odbicia od powierzchni.

0 b . &

> > >

Rys. 2.5. Wybrane konfiguracje georadaru: a) radar sprzgzony z powierzchniq, b) system zawieszony
w powietrzu, c) radar patrzqcy W przod

Wyniki pomiarow GPR najczesciej podaje si¢ W postaci zobrazowania ech zwanego
echogramem, radiogramem lub rzadziej radargramem. Najbardziej popularnym
Sposobem zobrazowania jest zalezno$¢ amplitudy sygnatu od czasu odbioru kolejnych
ech [67]. Ten sposob prezentacji wynikow przyjeto si¢ nazywacé zobrazowaniem typu A,
A-skanem, lub trasa georadarowsg. Aby uzyska¢ zobrazowanie przekroju pewnej
struktury, przeprowadza si¢ sondowanie wzdluz pewnej drogi (profilu, S$ciezki
skanowania) w okreslonym kierunku. Zbior A-skandéw zapisanych w kolejnych punktach
Sciezki skanowania mozna wyswietli¢ W sposob przedstawiony na rysunku 2.6. Taka
mozliwo$¢ reprezentacji danych nazywana jest zobrazowaniem typu B lub krocej
B-skanem.

A-s!(an B-skan

Czas
Czas

Czas

./\r;lpiill;da x
Rys. 2.6. Zobrazowanie georadarowe typu A i zobrazowanie typu B

Poprzeczny przekrd] zbioru B-skandow zrealizowany dla wybranego czasu
sondowania nazywany jest zobrazowaniem typu C lub C-skanem. Na rysunku 2.7
przedstawiono proces generowania tego rodzaju zobrazowania dla trzech réznych
wartos$ci czasu.
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Rys. 2.7. Zobrazowanie georadarowe typu C

Ze zbioru zobrazowan typu B mozna takze wyodrebni¢ wykryte obiekty, a nastgpnie
przedstawic¢ je w postaci trojwymiarowej. Tego rodzaju zobrazowanie nazywane jest
krétko 3D-skanem.

W radiolokacji chwila pojawienia si¢ echa w sygnale odpowiedzi zwigzana jest
z odlegtoscig radaru od celu, dlatego znajac predkos$¢ propagacji fali w o$rodku mozna
W zobrazowaniach zastapi¢ czas odpowiednig odlegtoscig. W przypadku umieszczenia
anten na pewnym dystansie od powierzchni i obiektu ulokowanego w wielowarstwowej
strukturze o réznych wtasciwosciach dielektrycznych jest to utrudnione.

2.2. Rozroznialno$¢ georadaru

Pojecie rozroznialnosci w radiolokacji dotyczy mozliwosci wyodrebnienia ze
zobrazowania dwoch lub wiecej obiektow fizycznie ulokowanych blisko siebie.
Ilosciowa ocena tego parametru moze by¢ przeprowadzona W oparciu o Kryterium
Rayleigha, ktore definiuje rozrdéznialnos¢ jako odleglo§¢ migdzy argumentem, dla ktore;j
odpowiedz od obiektu przyjmuje wartoScig szczytowa, a jej pierwszym miejscem
zerowym. Innym spotykanym sposobem opisu rozroznialnoSci jest zastgpienie
w powyzszej definicji pierwszego miejsca zerowego argumentem, dla ktorego wartosé
odpowiedzi maleje w stosunku do wartosci maksymalnej o pewien poziom, najczesciej
0 3, 6, 10 lub 20 dB. W =zaleznosci od rodzaju modulacji i funkcji wazacych
zastosowanych w danym sygnale, czy wreszcie od sposobu odbioru, ksztalt odpowiedzi
moze by¢ specyficzny i moze wymagac bardziej szczegdtowej oceny W zakresie
rozrdznialnosci [52].

W analizie rozrdéznialno$ci najczesciej rozwaza si¢ elementarne obiekty punktowe
[68]. W rzeczywistosci, nawet niewielkie cele stanowig pewnego rodzaju wycinek
struktury tréjwymiarowej, a echa odbierane przez radar sa zbiorem sygnaléw odbitych
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od poszczegdlnych niejednorodnosci obiektu. Nalezy mie¢ zatem na uwadze charakter
samego obiektu i pozadanego efektu stosowania techniki teledetekcyjnej. Radary
0 wysokiej rozroznialnosci odlegtosciowej (ang. HRRR — high-range resolution radar)
sa W stanie zobrazowac profil odlegtosciowy danego obiektu, co moze umozliwi¢ jego
identyfikacje.

W klasycznym ujgciu, dla radaru monostatycznego wykorzystujacego impuls
prostokatny bez modulacji kata, rozdzielczo$¢ odlegtosciowa jest proporcjonalna do
iloczynu czasu trwania impulsu T; i predkosci propagacji fali elektromagnetycznej
v W osrodku, co ujmuje relacja (2.1):

vT. cT.
AR, =—1= S 2.1
R = s (2.1)

Dla radaréw lokalizujacych obiekty w wolnej przestrzeni przyjmuje si¢ wzgledne
wartosci przenikalno$ci o$rodka — magnetyczng ur i elektryczng e rowne jednosci.
W konsekwencji predkos¢ propagacji fali elektromagnetycznej w wolnej przestrzeni
réowng predkosci w prozni €~ 299 792 458 m/s. Widmo wspomnianego impulsu
prostokatnego ma ksztatt funkcji sinc, a jego szeroko$¢ mierzona na poziomie -4 dB
réwna si¢ odwrotnosci czasu trwania impulsu B = 1/T;. Nalezy mie¢ na uwadze fakt, ze
jest to przypadek szczeg6élny. Bardziej ogoélne podejscie stanowi, ze rozdzielczo$¢
odleglosciowa jest odwrotnie proporcjonalna do pasma sygnatu. Podstawiajac wartos¢
B do wzoru (2.1), otrzymuje si¢:

1% c
AR =— =~ 2.2
R =% 2B s (2.2)

Jest to najbardziej rozpowszechniony wzor na rozdzielczo$¢ odleglosciowa radaru.
Wiasciwszym Opisem tego parametru wydaje si¢ by¢ dodanie do wyrazenia pewnej
zmiennej skalujgcej x (2.3), ktora uwzglednia obecno$¢ dodatkowych czynnikow
wplywajacych na rozroznialnos¢. Przyktadowo Jol [16], przyjmuje do obliczen
wyznaczony empirycznie parametr x = 1,39. Z kolei w [69] utrzymuje sie, ze do
rozroznienia dwoch impulsow w radarze penetracji gruntu wystarczy « = 0,5

Czynnikami oddziatujacymi na rozrdéznialnos¢ moga by¢ celowe ksztattowanie
amplitudy sygnatu sondujacego, zjawisko rezonansu wystepujace W obrebie
o$wietlanego obiektu, czy tez sposob przetwarzania sygnatu [68]. Dodatkowo dwa
obiekty ulokowane blisko siebie moga inaczej wpltywac na ksztatt amplitudy i fazy
odpowiedzi, co moze znacznie znieksztatci¢ jej charakterystyke. Widmo sygnatu jest
rowniez zmieniane na etapie transmisji przez poszczegolne bloki radaru oraz samo
medium. W przypadku gleby jest to transmisja przez filtr o parametrach zblizonych do
uktadu dolnoprzepustowego.

Fale elektromagnetyczne w osrodkach 0 wyzsze] wzglgdnej przenikalnosci
elektrycznej propaguja si¢ wolniej, co umozliwia uzyskanie lepszej rozréznialnosci. Na
rysunku 2.8. przedstawiono zalezno$¢ rozroznialnosci (2.2) od szerokosci pasma dla
réznych materiatow. Aby uzyska¢ kilkucentymetrowa rozrdéznialno$¢ pasmo sygnatu
powinno przekracza¢ 1 GHz.
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Rys. 2.8. Rozréznialnosé pionowa w funkcji szerokosci pasma sygnatu sondujgcego dla propagacji

W Srodowisku jednorodnym

Warto zauwazy¢, ze rozroznialno$¢ georadaru moze opisywac zdolno$¢ aparatury do
wyodrebniania obiektow ulozonych jeden nad drugim lub obok siebie wzgledem
ptaszczyzny powierzchni. Na rysunku 2.9 zilustrowano ro6znicg pomigdzy
rozréznialno$cig pionowa i pozioma.

a) /NN /0 \ b) /NN /0 \

—>
AR,

Rys. 2.9. Graficzna interpretacja rozréznialnosci W georadarze: a) rozréznialnosé pionowa,
b) rozroznialnosé pozioma

Niniejsza praca skupia si¢ na doborze sygnatu sondujgcego, umozliwiajgcego
poprawe zobrazowania, ze szczegélnym uwzglednieniem poprawy rozréznialnosci
pionowej. Nalezy zaznaczy¢, ze zalezy ona W duzej mierze od wlasciwosci sygnatu.
Rozroznialnos¢ pozioma z kolei, determinowana jest w duzym stopniu przez
charakterystyke anteny. Na rysunku 2.10 przedstawiono tzw. $lad pokrycia anteny na
glebokosci .

zZA

\
{

Rys. 2.10. Slad pokrycia anteny na glebokosci |

W przypadku sondowania refleksyjnego charakterystyka anteny na wigkszych
glebokosciach pokrywa wigkszy obszar. Nalezy zatem zatozy¢ obecno$¢ ech od obiektow
zZ catego obszaru pokrycia. Dla najprostszych anten dipolowych $lad pokrycia jest elipsa
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o wielkiej potosi a i matej potosi b, dla innych przyjmuje odmienne ksztalty. Aby
prawidtowo zaprojektowaé proces pomiarowy, ktory pozwoli na rozrdznienie obiektow
utozonych obok siebie niezb¢dna jest wiedza dotyczaca rozmiarow obiektu, dtugosci fali
I glebokosci penetracji.

Dla powszechnie wykorzystywanego przypadku bistatycznego, rozdzielczos¢
pionowa ulega korekcji [70], ktora jest zwigzana z tzw. katem bistatycznym f. Sygnat
w systemie bistatycznym zilustrowanym na rysunkach 2.11 i 2.12 przebywa droge
Rn+ Ro. Rozpatrujgc problem na plaszczyznie oraz przyjmujac dookdlny charakter
promieniowania anten, mozna przyjac, ze cel lezy na elipsie z ogniskami w punktach
umiejscowienia nadajnika i odbiornika, a o$ wielka elipsy 2a odpowiada drodze przebytej
przez sygnat 2a = (Rn + Ro). Elipsa ta jest miejscem geometrycznym punktéw, dla
ktorych suma odlegtosci od nadajnika Ry i odbiornika Ro jest stala i wynosi 2a.
Rozdzielczo$¢ odleglosciowa powigzana jest $cisle z separacjag dwoch elips 0 tych
samych ogniskach, ale roéznych wartosciach osi wielkiej. Jest ona konsekwencja
wzajemnych relacji geometrycznych celu, nadajnika i odbiornika.

Rys. 2.11. Rozréznialnosé pionowa W systemie bistatycznym

Na rysunku 2.12 naniesiono dwie wspotogniskowe elips powigzane z dwoma
odseparowanymi obiektami.

|
O R — R —— | ........................... B 1

z [m]

Rys. 2.12. Relacje geometryczne w systemie bistatycznym, D = 100 cm

Dla odroznienia, drogi przebyte przez sygnat i wielkos¢ a 0znaczono kolorem zielonym
I czerwonym.
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Na uwagg zastuguje fakt, Ze najmniejsza odlegtos¢ pomiedzy elipsami wystgpuje na
przedtuzeniu bazy D, a najwigksza na przedtuzeniu dwusiecznej kata bistatycznego.
Zatem w systemie bistatycznym rozdzielczo$¢ odlegtosciowa jest funkcja kata 5. Dla
obicktow ulokowanych na dwusiecznej kata Dbistatycznego f, rozdzielczos¢
odleglo$ciowa jest aproksymowana wyrazeniem

AR ~— & | (2.4)

' ZBcos(ﬁj
2

Na rysunku 2.13 przedstawiono geometri¢ dla bazy D = 50 cm i D = 25 cm. Kiedy
kat bistatyczny (i jednocze$nie baza) dazy do zera, wtedy geometria przypomina system
monostatyczny. Innymi stowy, separacja anteny nadawczej i anteny odbiorczej ogranicza
osiggalng rozroznialnos¢ odlegltosciows.

a) b)

z [m]

x [m]

Rys. 2.13. Geometria w systemie bistatycznym: a) D = 50 cm; b) D = 10 cm. Oznaczenia zgodnie
Z rysunkiem 2.12

Kosinus potowy kata bistatycznego cos(f/2), okreSlany mianem czynnika
bistatycznego, opisuje relacje pomiedzy systemem bistatycznym w odniesieniu do
pomiarow z geometria monostatyczng przeprowadzonych wzdtuz dwusiecznej kata f.
Dla skrajnego przypadku, kiedy g = 180°, cel lezy na bazie D = |[NO| i w takiej
konfiguracji jest to tzw. problem rozpraszania do przodu (ang. forward scattering),
w ktorym nie ma mozliwosci rozroznienia obiektow w odlegtosci [71]. Rysunek 2.14
ujawnia, ze zgodnie z zaleznoscig (2.4), w systemie bistatycznym nalezy spodziewac si¢
lepszej rozroznialnosci pionowej obiektow ulokowanych glebiej. Jednoczesnie lepsza
rozroznialno$cia cechuja si¢ systemy 0 krotszej bazie.

Sa to tylko rozwazania geometryczne, ktore nie uwzgledniajg wzrostu thumienia fali
w funkcji glebokosci oraz bezposredniej transmisji z anteny nadawczej do anteny
odbiorczej. Wskazuja jednak, ze geometria jest istotnym czynnikiem wplywajacym na
rozrdznialno$¢ pionowa georadaru.

Opis wplywu doboru geometrii na rozdzielczo$¢ systemu multistatyCznego
uwzgledniajacy wicksza szczegdtowos¢ analizy dostepny jest w [72, 73].
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Rys. 2.14. Kqt bistatyczny jako funkcja wielkosci bazy i giebokosci

Warto zaznaczy¢, ze przytoczone rozwazania nie obejmujg warstwowosci osrodka i maja
na celu jedynie zgrubne oszacowanie wplywu pewnych relacji geometrycznych na
rozrdznialno$¢. Rozpatrujac separacje anten W kontek$cie modelu geometrycznego,
$ciezka propagacji nakreslona przez czoto fali pomigedzy antenami, nie pokrywa si¢
z normalng do powierzchni oraz normalnymi granic kolejnych osrodkow. Stanowi to
dodatkowa trudnos¢ w estymacji odleglosci, zwlaszcza w przypadku sygnatow
0 bogatym spektrum czgstotliwosci, a tym samym z wieloma dlugosciami fali [74].
Metodom modelowania relacji w procesie sondowania radarem penetracji gruntu
poswiecony jest kolejny podrozdziat.

2.3. Modelowanie propagacji fal elektromagnetycznych
wspierajace technike georadarowa

Prawidtowa detekcja 1 analiza obiektow ulokowanych w osrodku o okreslonej
strukturze fizycznej wymaga znajomosci procesOw wptywajacych na propagacje sygnatu,
ktore zachodza podczas pomiaréw georadarowych realizowanych w tym osrodku.
W odréznieniu od Klasycznej radiolokacji problem ten jest dodatkowo utrudniony przez
wypromieniowanie sygnatu W bliskim sasiedztwie granicy dwoch mediow o diametralnie
roéznych wlasciwosciach fizycznych. Po przej$ciu z powietrza fala trafia przewaznie do
heterogenicznego osrodka 0 strukturze, ktorej wlasciwosci zalezg od wielu czynnikow.
Jest to z reguly medium, ktérego wnetrze nie jest dostepne dla cztowieka bez fizycznej
eksploracji. Szczegdlnym przypadkiem sa przypowierzchniowe warstwy gleby, ktore
dodatkowo cechujg si¢ zmiennoscig swoich wiasciwosci w funkcji czasu. Fizyczng
podstawg dziatania radaru jest rozchodzenie si¢ fal elektromagnetycznych, tym samym
symulacja pola elektromagnetycznego daje wiarygodny opis zjawisk od momentu
nadania do chwili odbioru sygnatu.

Podstawowe prawa fizyki elektromagnetyzmu opisane sg matematycznie rownaniami
Maxwella, a stosowane metody symulacji dziatania georadaru dotycza w gtdownej mierze
ich rozwigzywania r6znymi sposobami.

Od metod analizy wymaga si¢ szczegélnie, aby umozliwialy uwzglednienie
warstwowego charakteru medium, co najmniej obejmujacego warstwe powietrza i kilka
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warstw dielektrycznych. Niewatpliwym atutem tych metod jest mozliwos$¢ analizy
przestrzennej, wptywu na ksztalt poszczegélnych obiektow, a takze implementacja
modelu gleby.

Jedna z klas modelowania propagacji fal elektromagnetycznych oparta jest o metody
asymptotyczne. Ich podstawa jest uproszczenie réwnan Maxwella lub ich rozwigzan
w warunkach, gdy pewna zmienna przybiera warto$ci umozliwiajgce takie podejscie.
Generalnie s3 to metody stuszne dla przypadku, w ktérym owa zmienna jest relacja
pomiedzy dlugoscia fali elektromagnetycznej, a rozmiarami obiektu [58]. Do metod
asymptotycznych nalezy m.in. optyka geometryczna i jednolita teoria dyfrakcji, ktore sg
zaliczane do tzw. metod promieni. Proste metody geometryczne zaktadaja rozchodzenie
si¢ fal elektromagnetycznych w sposob analogiczny do promienia $wietlnego.
Symulowana fala zgodnie z zasadg Fermata porusza si¢ po drodze optycznie ekstremalnej
(najszybszej), ulega odbiciu, a przejscie pomigdzy osrodkami nastgpuje zgodnie
z prawem Snella (wynikajagcym z zasady Fermata). Jest to model nalezacy do najmnie;j
skomplikowanych, jednak wyniki uzyskane z jego pomoca pozwalaja jedynie na zgrubna
ocene rezultatdéw bedacych wynikiem zachodzenia symulowanego zjawiska. Bardziej
zaawansowane podejscie polegajace na uwzglednieniu dyfrakcji skutkuje uzyskaniem
wierniejszych danych, nawet dla symulacji warstw przypowierzchniowych [75].
Niewatpliwg zaleta metod tej klasy jest wzgledna prostota obliczen.

W specyficznych przypadkach mozna wykorzysta¢ rowniez metody czesciowo lub
calkowicie analityczne. Ich przykladem moze by¢ model rozpraszania fal
elektromagnetycznych na trojwymiarowej inkluzji ulokowanej w n-warstwowym
medium dielektrycznym z zastosowaniem diadycznej funkcji Greena [7], czy tez metoda
dopasowania rodzajow [57].

Inne z podejs¢ do symulacji pola elektromagnetycznego na potrzeby radaru penetracji
gruntu oparte jest o model linii transmisyjnej [76]. Jest to zwykle dwuwymiarowy model
sktadajacy si¢ z warstw 0 okreslonej grubosci oraz przenikalnosci elektrycznej
i magnetycznej. Przy pomocy metody wielokrotnych odbi¢, uwzgledniajac
wspotczynniki transmisji i odbicia na granicach poszczegdlnych warstw, oblicza si¢
wypadkowy wspotczynnik odbicia. Fala elektromagnetyczna o dowolnej polaryzacji
moze by¢ przedstawiona jako superpozycja dwoch fal o polaryzacji liniowe;j. Jesli wektor
pola elektrycznego lezy W plaszczyznie padania jest to polaryzacja rownolegla, jesli
wektor nat¢zenia elektrycznego lezy prostopadle do plaszczyzny padania jest to
polaryzacja prostopadta. Na rysunku 2.15 przedstawiono fale 0 polaryzacji rownolegtej
padajacg na granice dwoch osrodkéw 0 impedancjach falowych Z; i Z,. Natgzenia pola
fali padajacej oznaczono jako Ei, Hi, fali o odbitej Er, Hr, a fali przechodzacej Et i Ht.

E Ly E

Rys. 2.15. Skfadowe wektoréw natezen pol elektrycznego | magnetycznego na granicy dwoch
osrodkéw [T7]
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Katy padania, odbicia i zatamania oznaczono odpowiednio symbolami ¢i, ¢r, ¢t. Dla
dwoch polaryzacji wspotczynnik odbicia I' wyznaczany jest z zalezno$ci:

_ Z,C08¢ —Z,Cos¢
7, c0S ¢ +2, 005

_ Z,C0S¢ —Z,CoSd,
Pt 7, c0S ¢ +Z,COS g

(2.5)

Dla bezstratnych materiatbw niemagnetycznych impedancje falowg mozna
aproksymowa¢ zaleznoscia Z = 120 / &°°. Przyjmujac dwuwarstwowy model z rysunku
2.15 i fale padajaca z powietrza na osrodek o impedancji falowej Z,, na rysunku 2.16
zestawiono zalezno$¢ wartosci kata zatamania oraz wspotczynnikéw odbicia od kata
padania.
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Rys. 2.16. Zaleznos¢ kqta zatamania | wspotczynnikow odbicia od kqta padania fali z powietrza na
osrodek 0 wzglednej przenikalnosci elektrycznej e,

Zaktadajac przejscie fali od strony powietrza, wicksze wzgledne przenikalnosci
elektryczne warstw drugiego osrodka powodujg powstawanie zataman fali. W czesto
wystepujacym przypadku utozenia kolejnych warstw gleby 0 coraz wyzszych &r dochodzi
do sytuacji o$wietlenia obiektu pod duzo mniejszym katem niz kat padania fali na jej
powierzchnie. Wspomniane zaleznosci nazywane sa ogniskujacymi wiasciwosciami
gleby i poprawiaja rozdzielczo$é¢ poziomag [7]. Slad pokrycia staje si¢ mniejszy niz
W wolnej przestrzeni. Jednoczes$nie fala propaguje si¢ wolniej W nizszych warstwach co
moze przyczyni¢ si¢ do poprawy rozroznialnosci pionowej [78].

Na podstawie zaleznosci (2.5) mozna wyznaczy¢ wypadkowe wspotczynniki odbicia
dla wigkszej liczby warstw modelu. Jak wida¢ na rysunku 2.17 kolejne granice mogg by¢
zrodtem fali odbitej, przez co na powierzchni poza spodziewanymi odbiciami od trzech
granic oSrodkdw pojawiaja si¢ liczne dodatkowe odbicia oznaczone kolorem czerwonym

i niebieskim.
/ / / ’, granica 1

Z,

N

granica 2

granica 3
Z,

Rys. 2.17. llustracja kierunku propagacji fali padajgcej, odbitej i przechodzqcej w modelu warstwowym
zaktadajgcym trzy granice pomiedzy osrodkami
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Odbicia te utrudniajg analiz¢, jednak w wielu przypadkach mozna je tatwo
wyeliminowa¢ z uwagi na charakterystyczne opdznienia czasowe.

Istnieje tez grupa metod analizy rozktadu pola elektromagnetycznego dziatajacych
w oparciu 0 wykorzystanie roznego rodzaju transformacji [16, 79], jednak nie sg one
wykorzystywane obecnie tak czesto, jak metody numeryczne. Klasyczne podejscie do
badania pola elektromagnetycznego uwzgledniajgce analityczny sposdb rozwigzywania
rownan Maxwella nie jest efektywnym sposobem symulacji wspotczesnych problemow
wystepujacych w praktyce inzynierskiej [58]. Rozpatrywana sytuacja jest z reguly
upraszczana, a metoda nie moze by¢ rozszerzona na klas¢ probleméw dotyczacych
wigkszej liczby zmiennych. Dla bardziej skomplikowanych przypadkéw analityczne
rozwigzywanie rownan rozniczkowych i catkowych zostato wyparte przez obliczenia
numeryczne, ktore wykonywane sg W oparciu 0 oprogramowanie do obliczania rOwnan
pola elektromagnetycznego. Dostgpne symulatory to przewaznie rozbudowane
kompleksowe platformy obliczeniowe, w ktorych mozna modelowac geometri¢ osrodka
1 obiektow w nim ulokowanych oraz kontrolowa¢ poszczegélne parametry symulacji.
Istnieje tez grupa prostszych narzedzi, przeznaczonych na ogoét do konkretnych
zastosowan i charakteryzujaca si¢ pewnymi ograniczeniami. Ich stosowanie wymaga
przewaznie znajomosci jezyka programowania, W ktorym zostaty napisane.

Najczgsciej wykorzystywane metody numeryczne to metody réoznicowe, wariacyjne,
momentow, elementow skonczonych, macierzy linii transmisyjnych, Monte Carlo oraz
metoda linii [58]. Wsrod konkretnych algorytmow numerycznych posiadajacych atrybuty
pozwalajace na zastosowanie W modelowaniu sceny georadiolokacyjnej, na uwage
zashuguje m.in. metoda elementéw skonczonych [60], metoda momentoéw [61], czy tez
nieciggta metoda Galerkina [59]. Wtasciwosci najbardziej pozadane w procesie symulacji
georadarowych posiada metoda roznic skonczonych w dziedzinie czasu, krotko
nazywana anglojezycznym akronimem metodg FDTD (ang. FDTD - finite difference
time domain). Jest ona najczeSciej wykorzystywana w technice GPR [1, 3]. Z tego
powodu zostala zastosowana rowniez W niniejszej pracy, a jej krotka charakterystyka
zostanie przytoczona w nastepnym podrozdziale.

2.3.1. Metoda réznic skonczonych w dziedzinie czasu

Do zalet metody FDTD mozna zaliczy¢ duza szybko$¢ uzyskania wynikow wzglednie
niskim kosztem nakladu pracy programisty, tatwos¢ zrozumienia zwigzang
Z bezposrednig dyskretyzacja rownan Maxwella, brak koniecznosci odwracania wielkich
macierzy podczas obliczen, mozliwos$¢ badania odpowiedzi impulsowych w bezposredni
Sposob oraz analizy dos¢ ztozonych geometrycznie struktur 0 specyficznych
wlasciwosciach fizycznych [58, 62, 63, 64, 80]. Atutem FDTD jest mozliwo$¢
przyspieszenia dziatania poprzez zréwnoleglanie obliczen, ktoremu poswigcona jest
monografia [81].

Metoda ta ma takze istotne wady. Schodkowy charakter siatki przestrzennej wymusza
zwigkszenie jej gestosci dla wierniejszego modelowania obiektow 0 zaokragglonych
ksztattach. Rzutuje to na zwigkszenie liczby iteracji algorytmu, ktorego maksymalny krok
W dziedzinie czasu jest ograniczony przez kryterium stabilnosci. W konsekwenciji
prowadzi to do wydtuzenia czasu obliczen, zwlaszcza dla symulacji dotyczacych strefy
dalekiej. Kolejna wada zwigzana jest z ograniczeniem dokladnosci przez biedy
dyskretyzacji, zaokraglania, czy samej adekwatno$ci wykorzystywanej postaci rownan
Maxwella. Problematyczny jest rowniez sposob zakonczenia siatki przestrzennej. O ile
istnieja pewne modyfikacje algorytmu, ktore przykltadowo umozliwiaja obejscie
ograniczen kryterium stabilnosci i unikniecie silnych odbi¢ od gwattownych zmian
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struktury [82], o tyle znajomos¢ istoty FDTD i stosowanie si¢ do kilku dobrych praktyk
pozwala przeprowadzi¢ symulacje georadarowag W sposob dajacy satysfakcjonujace
rezultaty [83].

Metoda réznic skonczonych w dziedzinie czasu jest algorytmem, ktory wykorzystuje
bezposrednio uktad rownan Maxwella. Istnieje szereg mozliwosci zapisu tych rownan,
jednak w przypadku potraktowania materii jako osrodka cigglego ich posta¢ rozniczkowa
przyjmuje symetryczna forme:

VxE Z—G*H—a—B—sz,
ot
oD
VxH=cE+—+J_,
& e (2.6)
V- sze’
V-B = Pm>

gdzie E(r, t) jest wektorem natgzenia pola elektrycznego, H(r, t) wektorem nat¢zenia pola
magnetycznego, B(r, t) wektorem indukcji magnetycznej, J.m(r, t) wektorem gestosci
pradu magnetycznego zrodtowego, D(r, t) wektorem indukcji elektrycznej, Jz(r, t)
wektorem  gestosci  pragdu  elektrycznego, o¢* przewodnoscia magnetyczna,
o przewodnoscia elektryczng (konduktywnos$cia), pe gestoscia objetosciowa tadunku
elektrycznego, a pm gestoscia objetosciowa tadunku magnetycznego. Zaklada sig, ze
wektory natezen pdl sa jednowartosciowe, ograniczone i ciagglte wraz z pochodnymi i sg
funkcjami potozenia r oraz czasu t. Zaleznosci pomi¢dzy wektorami indukcji i nat¢zen
p6l nazywane sa rownaniami materiatowymi lub zwigzkami konstytutywnymi.
W osrodkach liniowych, izotropowych, stacjonarnych i jednorodnych wyrazone sg one
poprzez relacje:

D=¢E,

B=uH. (2.7)
Przenikalnos¢ elektryczng ¢ oraz przenikalno$¢ magnetyczng u konkretnego osrodka
wygodnie jest przedstawi¢ jako bezwymiarowe wartosci wzgledne &r 1 ur opisujace
stosunek do wartosci tych parametrow wyznaczonych dla prozni: g ~ 8,85418782-10712
[F/m]ipuo =4n107"[H/ m]. Zgodnie z tym e = &r 0 i 1t = ur pe0.
Wielkosci pm, Jzm, 0* nie sg spotykane W przyrodzie, dlatego rownania Maxwella
(2.6) zapisywane sa zwykle w postaci asymetrycznej, w ktorej maja one wartos¢ zerowa:

VxE =—a—B,
ot
VxH:0E+@+Jze, (2.8)
ot
V'sze’
V-B=0.

Bardziej wlasciwe odwzorowanie zaleznosci zachodzacych w rzeczywistosci uzyskuje
si¢ uwzgledniajac dyspersyjne wlasciwosci materiatu. W zasadzie wszystkie naturalnie
wystepujace materialy cechujg si¢ pewng zaleznoScig przenikalnosci elektrycznej,
przenikalnosci magnetycznej i konduktywnosci od czestotliwosci. Uzyskanie dobrego
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odwzorowania rozktadu pol wymaga doboru odpowiednich modeli uwzgledniajacych
naturalne wlasciwosci poszczegdlnych elementow analizowanej struktury. Do
najczesciej stosowanych modeli opisujacych dyspersje przenikalnosci elektrycznej
materiatléw nalezg model Debye’a, Lorentza oraz Drudego. Przykladowo model Debye’a,
zaliczany do najprostszych modeli dyspersyjnych, opisuje zalezno$¢ przenikalnosci
elektrycznej od pulsacji @ = 2zf'W nastepujacy sposob:

Eq—E& .
— st e ! "
gz—go{5w+ }——eo(gr—jgr),

1+ jor,
gzze—jg:go[e—jij, (2.9)
@ g,
gZ :gao+Ze’

gdzie &; to zespolona przenikalnos$¢ elektryczna, zr jest czasem relaksacji, ktory jest czgsto
przedstawiany w funkcji temperatury, st jest statopradowa wzgledna przenikalnoscia
elektryczng, ye podatno$cig elektryczng, natomiast e, teoretyczng przenikalnosciag
elektryczng dla nieskonczenie wielkiej czestotliwosci f. Czg$¢ rzeczywista i urojona
wyrazenia (2.9) wynoszg odpowiednio:

4 gst B goo

& =8, +1+a)2r2 (2.10)

&, —&, )0t
oraz ¢ =¢, +@ (2.11)

1+ o’c?

Dane tabelaryczne czgsto =zamiast czeSci urojonej wzglednej zespolonej

przenikalnosci elektrycznej materiatu uwzgledniaja elektryczny tangens kata stratnosci

tandze z definicji rowny ilorazowi czesci urojonej i czesci rzeczywistej przenikalnosci
elektrycznej:

g (eg—¢,)ort

tan5zez—j:—( st ) L

&

r

5 (2.12)
Eq+E,0°T;

Parametry niektérych osrodkow moga by¢ aproksymowane jako niezalezne od
czestotliwosci albo stale w obrgbie okreslonego pasma. Efekt wptywu zmian
czestotliwosci na konduktywnos¢ moze by¢ uwzgledniony posrednio przez zespolong
przenikalnos$¢ elektryczng [64].

Rownania rézniczkowe Maxwella roztozone na poszczegdlne sktadowe pola
elektrycznego w kartezjanskim uktadzie wspotrzednych przyjmuja postaé:

i oH

0E, _1|dH, ' oE -, |
ot el oy @z ’
OE, 1[6H. oH

y:_ X _ z _ E —J , )
o el oz ox y} (2.13)
OE [ oH

L R |
ot el ox oy y !
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natomiast dla pola magnetycznego:

[OE

aszi y—aEZ—O-*Hx_szX )

ot u| oz oy '

oH, 1[¢E, oE

r=—| —t-—*-0'H -J,, | 2.14

ot ulox oz Y Z”"y} (214)
- oE

M, L E ]

ot ul oy ox |

Czesto od symulacji wymaga si¢, aby prowadzita do uzyskania zobrazowania
georadarowego typu B, badZz nawet wytacznie typu A. Nie ma wtedy przewaznie potrzeby
przeprowadzania obliczen W oparciu o trojwymiarowsg siatke. Metoda redukcji wyrazen
(2.13) i (2.14) zostala przedstawiona W zatgczniku 8.1.

Schemat obliczen metoda FDTD zamieszczono w zalaczniku 8.2. Pierwszym
krokiem algorytmu FDTD jest podzial przestrzeni na prostopadiosciany, nazywane od
nazwiska autora metody [84] komoérkami Yee. W kazdej komodrce umieszcza si¢
sktadowe wektorow pola elektrycznego E i pola magnetycznego H. Punktami
zaczepienia dla sktadowych E sa Srodki bokow komorki, a dla H srodki jej Scianek.
Opisywana sytuacja przedstawiona jest na rysunku 2.18.

(., j+1, k+1) E, (.41, )41, k1)

E, . E,

(i +1Y, k. +1)

I 1.

. ' H, .
Az 1‘: x ) 1‘:

(. +1 j 1 k)

0 : eV

Ax

Rys. 2.18. Komorka Yee 7 zaznaczonymi skfadowymi wektoréw natezen pol

Rozmiar komoérki wyrazany jest zmiennymi AX, Ay, Az, a konkretna lokalizacja
komorki w siatce okreslona jest przez podanie zestawu liczb calkowitych ic, jc, Ke.
Potozenie komorki (ic, je, Kc) obliczane jest przy pomocy prostej zaleznosci (icAX, jecAy,
keAz). W zwigzku z dyskretyzacja w dziedzinie czasu z okresem Atp, okreslajac numer
kroku algorytmu jako n¢, przyjmuje si¢, ze czas w nc-tym kroku sytuacji przyjmuje
warto$¢ NcAtp. W algorytmie FDTD pochodng czastkowa aproksymuje si¢ ilorazem
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réznicowym. Zestaw roéwnan Maxwella uwzgledniajacych powyzsza aproksymacje
przedstawiono w zataczniku 8.3.

Aby algorytm FDTD byt stabilny, parametry symulacji musza spetnia¢ warunek CFL,
nazywany od pierwszych liter nazwisk trzech niemieckich matematykéw Richarda
Couranta, Kurta Friedrichsa i Hansa Lewy’ego. Zaktada on, ze czas potrzebny fali na
pokonanie odlegtosci W rzeczywistym osrodku, nie moze by¢ krotszy niz czas przejécia
pomigdzy kolejnymi punktami siatki FDTD. Warunek CFL ma postaé

1
- - — (2.15)
v 2 + 2 + 2
\/(AX) (4y)" (A7)

gdzie v oznacza predkos¢ propagacji fali w osrodku. Dodatkowo, aby ograniczy¢ wptyw
dyskretyzacji na btagd metody, przyjmuje sie, ze wartos¢ dyskretyzacji przestrzennej (Ax,
Ay, Az) powinna by¢ co najmniej dziesi¢gciokrotnie mniejsza od najmniejszej dtugosci fali
Jm wystepujacej w symulacji [64]:

Aty <

max{AXx, Ay, Az} < f—(’; (2.16)

Niewatpliwie istotnym problemem dotyczacym metody FDTD jest ograniczenie
obszaru obliczen. Fale elektromagnetyczne rozchodza si¢ we wszystkich kierunkach,
jednak w rzeczywistych warunkach ich amplituda znika w nieskonczonosci. W symulacji
przestrzen musi by¢ ograniczona chociazby z uwagi na ograniczong pami¢¢ komputera.
Z tego powodu nalezy zawezi¢ obszar symulacji do niezb¢dnego minimum W sposéb,
ktory w jak najmniejszym stopniu znieksztatci oczekiwane wyniki. Warunki
wprowadzane na zakonczeniach obszaru symulacji okre$la si¢ mianem absorpcyjnych
warunkoéw brzegowych (ang. ABC — absorbing boundary conditions). Do najczgsciej
wykorzystywanych warunkow ABC zalicza si¢ warstwe idealnie dopasowang [85] (ang.
PML — perfectly matched layer), wraz z jej licznymi modyfikacjami [86]. Jest to warstwa,
ktora przylega do granicy obszaru symulacji i powoduje, Ze propagujace si¢ W jej wnetrzu
fale zachowujg si¢ podobnie jak w przestrzeni nieograniczonej. Jest ona o$rodkiem
stratnym cechujacym si¢ anizotropowoscia wprowadzong w celu redukcji odbicia fali od
granicy [58]. Jednym z ograniczen PML jest zalezno$¢ wiasciwosci absorpcyjnych od
kata padania fali elektromagnetycznej. Efekt ten nasila si¢ dla katow bliskich 90°, a jego
wplyw ogranicza si¢ poprzez odsunigcie zrodet i oswietlanych celow od krawedzi
obszaru.

Kolejnym waznym zagadnieniem istotnym dla praktycznego wykorzystania FDTD
w symulacjach georadarowych jest odpowiednie dostosowanie sygnatu pobudzajgcego.
W celu zminimalizowania bt¢gdow numerycznych zwigzanych z obliczaniem pochodnych
stosuje si¢ modulacje amplitudy na poczatku sygnatu, przyktadowo zboczem Gaussa
[58]. W celu minimalizacji btedow nalezy unikac¢ réwniez skokowych zaburzen sygnatu
pobudzajacego.

2.3.2. Uwzglednienie wybranych wlasciwos$ci gruntu w symulacji pola
elektromagnetycznego

Znajomo$¢  struktury  geometrycznej oraz  wihasciwosci  dielektrycznych
symulowanego osrodka jest kluczowa dla poprawnego estymowania propagacji fali
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elektromagnetycznej. Gleb¢ mozna modelowaé jako mieszaning skonczonej liczby
sktadnikow. Posrod nich, wymienia si¢ najczesciej sktadowe suchej gleby (kopaliny
mineralne i materi¢ organiczng), wode (lub odrebnie wode zwigzang i niezwigzang) i gaz
(zazwyczaj powietrze). Przyjeto si¢ nazywaé poszczegodlne skladniki gleby fazami
osrodka. Przyktadowy model uwzgledniajacy trzy fazy zaprezentowano na rysunku 2.19
[87].

|_ Faza stata [N Faza cickla [ Faza gazowa |

Powietrze glebowe

Substancje mineralne Powietrze lub woda

A

Woda
Materia organiczna

Rys. 2.19. Trojfazowy uktad gleby [87]

Gléwnym problemem jest opis zaleznosci whasciwosci elektrycznych mieszaniny od
jej sktadu. W przypadku gleby sprowadza si¢ to do znalezienia wypadkowe;j (efektywne;j)
przenikalnosci elektrycznej uwzgledniajacej dos¢ ztozong strukturg osrodka. Pokazne
zestawienie zaréwno prostych modeli, ktore uwzgledniaja model dwufazowy (gleba
i woda), jak i modeli kilkufazowych zostato przedstawione w [88]. Wymienione modele
uzyskano w sposob empiryczny lub pdtempiryczny, przez co sg one nadmiernie
dopasowane do uzytych wzorcow. Dodatkowo, cz¢$¢ z nich traktuje jednakowo wodg
zwigzang z gleba i wolng, co wplywa negatywnie na wierno$¢ odzwierciedlenia
rzeczywistych parametrow.

Do$¢ poprawny opis wypadkowej przenikalnosci elektrycznej gleby dla
czestotliwosci powyzej 0,5 GHz, ktory uwzglednia cztery fazy osrodka zostat
zaproponowany przez Looraw 1968 r. [7]. Jako sktadowe mieszaniny przyjmuje on suchg
mase gleby, wode wolna, wode zwigzang oraz powietrze. Wypadkowa przenikalnosé
elektryczna wedle tego modelu przyjmuje postaé

_ Eq + 2wa (8ww —&sm ) + 2sz (ng —&sm ) + 2Vpow (8p0w —&sm )
3+V,, ( Eam —1j+vwz (85'“—1J+Vpo (‘gsm—q
Eww Ewz gpow
gdzie Vww, Vwz, Vpow, to odpowiednio objgtosciowy utamkowy udziat wolnej wody, wody
zwigzanej | powietrza, natomiast esm, sww, &wz, Epow 0znaczaja przenikalnosci elektryczne
odpowiednio suchej gleby, wolnej wody, wody zwigzanej |1 powietrza. Czterofazowy
model (2.17) wymaga znajomos$ci parametrow gleby, ktore moga nie by¢ tatwo dostepne
oraz s3 zalezne od czasu [89]. Licznie uwzglgdnianym w symulacjach numerycznych
GPR wzorcem gruntu jest pétempiryczny model mieszaniny gleby w zakresie od 1,4 GHz
do 18,0 GHz [90, 91] oraz jego modyfikacja na pasmo od 0,3 GHz do 1,3 GHz [92, 93].
Umozliwia on oszacowanie przenikalno$ci elektrycznej w oparciu o gestos¢ objetosciowa
pb, gestos¢ wlhasciwg ps, procentowg zawartos¢ wody W mieszaninie my, oraz udziat

procentowy piasku Vp i itu V4. Wypadkowa przenikalnos¢ elektryczna wg tego modelu
dla zakresu od 1,4 GHz do 18 GHz wynosi:

. (2.17)
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1
&, :|:1+&(8;n —1)+mvﬁgv‘jw —mv} =&+ jer,
&l =[1+&(ggm—1)+ mf’g;;;v—mv} : (2.18)

P

" o__ p" . na a
en=[m{ ey —m, |«

ww

Wartosci a, B oraz 8~ uzyskane zostaty empirycznie i Wynosza odpowiednio:
a =0,65,
p' =1,2748-0,519V, —0,152V, (2.19)
B"=1,33797-0,603V, -0,166V,.

Przenikalno$¢ elektryczng suchej gleby w rozpatrywanym modelu szacuje si¢ przy
pomocy wyrazenia

&, =(1,0140,44p, )" —~0,062. (2.20)

Z kolei czegs¢ rzeczywista i urojona przenikalnos$ci elektrycznej wolnej wody respektujaca
wejsciowe parametry gleby wyrazona jest odpowiednio poprzez:

&, &

Etpy = Eue T (2.21)
’ 1+ T ww
oraz
e = (gww,st _gww,oo)a)rr,ww 4 Ot (ps _pb) (222)
w 1+ a)zrfyww @&, p.M,

gdzie zrww jest czasem relaksacji wody, a et jest empirycznie uzyskang konduktywnoscia
efektywna gleby, ktora uwzglednia jej ztozong strukture. Jest ona opisana zaleznoscia

0 =—-1,645+1,939, 2,013V, +1,504V,. (2.23)

Adaptacja modelu do zakresu 0,3 GHz — 1,3 GHz polega na wprowadzeniu poprawki
liniowej do cz¢sci rzeczywistej wyrazenia (2.18) w postaci

€’m :11155;71 _O’ 68 (224)

oraz zamianie wyrazenia (2.23) na

o =0,0467 +0,2204p, —0,4111V, +0,6614V, . (2.25)
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W ten sposdb uzyskuje si¢ model lepiej oddajacy parametry rzeczywistej gleby
W zakresie nizszych czgstotliwosci

Em=&mn+JEm. (2.26)

Woda jako istotny sktadnik gruntu silnie wptywajacy na jego parametry, cechuje si¢
zaleznoscig swoich wlasciwosci nie tylko od czgstotliwosci, ale rowniez od temperatury.
Stalopragdowa przenikalnos¢ elektryczna ewwst wody zostata opisana w [94] jako funkcja
temperatury Tw W postaci

Eumt (Ty) = £, (88,045-0,4117T, +6,295-10“T,? +1,075-10°T, *). (227)

Powyzszy model jest wynikiem regresji dla wynikow otrzymanych w pasmie
czestotliwosci od 1 GHz do 4 GHz. Zawarty w obliczeniach czas relaksacji wody zalezy
réwniez od temperatury [95]

7o (T, )=i 1,1109-10*° —3,824-10 T,
r,ww w 272_ w

+6,938-10*T,” —5,096-10 T, * ).

(2.28)

Na rysunku 2.20 przedstawiono zalezno$¢ zespolonej przenikalnosci elektrycznej wody
&zww Wyprowadzong zgodnie z modelem Debye’a (2.9) dla kilku wybranych temperatur
Tw.

Il
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Rys. 2.20. Przenikalnos¢ elektryczna wody zgodnie 7 modelem Debye. Linia ciggla — czes¢ rzeczywista,
linia przerywana — czesé urojona

Do$¢ istotnym, a nie wymienionym jeszcze parametrem wplywajagcym na czesSé
urojong przenikalnosci elektrycznej &; wody, szczegolnie dla czgstotliwosci ponizej
10 GHz [96], jest zasolenie. Jego wystepowanie wptywa gltownie na wzrost czgsci
urojonej  przenikalnosci  elektrycznej, czyli  zwigkszenie  tlumienia  fali
elektromagnetycznej w osrodku [3].

Stanowigca dane wejSciowe modelu (2.18) gestosé wlasciwa ps jest stosunkiem masy
fazy stalej gleby do objetosci zajmowanej przez t¢ faze. Wyrazana jest w gramach na
centymetr szeScienny. W symulacjach uwzgledniajacych rzeczywisty model gruntu
najczesciej przyjmuje si¢ ps = 2,65 g/cm?, poniewaz jest to warto$é gestosci wlasciwej
kwarcu, ktory jest dominujagcym sktadnikiem wigkszosci gleb [89]. Jej warto$¢ jest
wicksza, jesli udzial ci¢zkich mineratow, takich jak przyktadowo tlenki zelaza
(ps > 4,00 glcm3), jest wyzszy. Gestos¢ wlasciwa maleje ze wzrostem udzialu materii
organicznej, przez co w przypowierzchniowych warstwach gruntu moze by¢ nawet nizsza
od 2,40 g / cm?® [87].
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Gestos¢ objetosciowa pp jest stosunkiem masy suchej gleby do catkowitej objetosci.
Wartos¢ pp dotyczy parametrow fazy statej i gazowej przez co moze zaleze¢ od odleglosci
od powierzchni [97]. Jesli czastki gleby przylegaja do siebie, jak np. w przypadku piasku
i ubitej gleby, po jest wigksze niz dla luznych mieszanek. Przyjmuje si¢, ze wierzchnie
gliniaste, itowe i pytowe warstwy gruntu cechujg si¢ gestoscig objetosciowa na poziomie
od 0,9 do 1,6 g/cm?®, gleby piaszczyste maja pp W zakresie od 1,2 do 1,9 g/cm?, a bardzo
zbite mieszaniny przejawiaja pp na poziomie okoto 2,0 g/cm?® a nawet wickszym [87].

Zarowno gestos¢ wlasciwa, jak i objetosciowa zalezy od sktadu fazy stalej, ktora poza
substancjami mineralnymi zawiera materie¢ organiczna, szczegolnie
w przypowierzchniowych warstwach gleby [98]. Na rysunku 2.21 przedstawiono
wspomniang zalezno$¢ [87].

0 5 10 20 50 80 100
Zawartos¢ substancji organicznej [%]

Rys. 2.21. Zaleznosé gestosci wilasciwej | Qestosci objetosciowej od zawartosci substancji organicznej
w glebie wg danych z [87]. Zakresy dotyczg wartosci minimalnej i maksymalnej

Masa substancji organicznej jest mniejsza niz sktadnikéw mineralnych, dlatego wraz ze
wzrostem jej zawarto$ci W mieszaninie zarowno py, jak i ps przyjmujg mniejsze wartosci.
Dla zakresu typowych gestosci gleby zauwazalne jest podwyzszenie przenikalnosci
elektrycznej wraz ze stopniem zageszczenia mieszaniny (rysunek 2.22).

2,0
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Rys. 2.22. Zaleznos¢ modelowanej przenikalnosci elektrycznej od gestosci wlasciwej | gestosci
objetosciowej dla f = 2 GHz, my = 20%, V, = 0,33, V4=0,33

Szczegdlnie widoczny jest wzrost czesci urojonej przenikalnosci elektrycznej dla
gruntow cechujacych si¢ wigkszym udziatem ci¢zkich mineratéw.

Obok gestoscei, tworcy wymienionych modeli bazowali réwniez na parametrach
granulometrycznych gleby. Reprezentujg one stan uziarnienia czgstek mineralnych fazy
statej. Wymiary poszczegoélnych czastek we frakcji gleby wahaja si¢ od milionowych
czesci milimetra, az do kilku metréw. Popularnym przedstawieniem rodzaju gleby jest
zlokalizowanie jej na tzw. trojkacie Fereta (rysunek 2.23) dotyczacym frakcji piaskowej,
pytowej i itowej, przy czym przyjmuje si¢, ze rozmiary ziaren piasku zawierajg si¢
W przedziale od 0,05 mm do 2,00 mm, pylu od 0,002 mm do 0,050 mm, a itu ponizej
0,002 mm. Gleb¢ mozna zdefiniowaé W zalezno$ci od wspomnianego wczesniej
procentowego udziatu piasku Vp i itu Vg oraz pytu Vs, przy czym suma wszystkich trzech
sktadnikow ulokowanych w dowolnym punkcie trojkata jest rowna jednosci.
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Rys. 2.23. Trojkgt Fereta z podziatem gleb W zaleznosci od zawartosci piasku, pytu i itu

Wpltyw procentowego udziatu itu i piasku na wypadkowa przenikalnos¢ elektryczng
przedstawiono na rysunku 2.24. Dla statej zawarto$ci wody w mieszaninie wzrost udziatu
ihu i piasku powoduje zwigkszenie zarowno czgsci rzeczywistej, jak i urojonej em.
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Rys. 2.24. Zaleznos¢é modelowanej przenikalnosci elektrycznej od udziatu procentowego piasku i itu dla
f =2 GHz, my = 20%, ps = 2,65 g/cm3, pp = 2 glcm®

Koniecznos¢ uzyskania wysokorozdzielczych zobrazowan implikuje wykorzystanie
sygnatow 0 bardzo szerokim pasmie obejmujagcym zarowno zakres od 0,3 GHz do
1,3GHz, jak i powyzej 1,4 GHz. Na rysunku 2.25 przedstawiono modelowang
przenikalnos¢ elektryczng dla czestotliwosci f = 1350 MHz, ps = 2,65 g/ cmd,
pp=2g/cm? Vp,=0,5iVy=0,5. Nalezy podkresli¢, ze model (2.18) oraz jego liniowa
poprawka (2.26) bazuja na rzeczywistych pomiarach kilku rodzajow gleb, ktore nie
uwzgledniajg zakresu czestotliwosci od 1,3 GHz do 1,4 GHz. Istotg niniejszej pracy nie
jest weryfikacja skutecznosci przyjetego sposobu modelowania, a jedynie wybranie
metody symulacyjnej oferujacej mozliwie najlepsze odzwierciedlenie warunkow
rzeczywistych pracy GPR. Nie narzuca to na proces symulacji wymagan dotyczacych
uzyskania wzorca konkretnego rodzaju gleby, a jedynie heterogenicznej struktury
0 parametrach mieszczacych si¢ w przedziatach powszechnie przypisywanych do gruntu.
Roéznice pomiedzy czescig rzeczywistg wzglednej przenikalnosci elektrycznej z rysunku
2.25 dla matego udziatu wody nie sg istotne.
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Rys. 2.25. Réznice pomigdzy modelowang wzgledng przenikalnosciq elektryczng w omawianych
modelach dla f =1 350 MHz

Mozna zatem zalozy¢, ze przyjecie dowolnego modelu przyniesie oczekiwany skutek
W postaci zréznicowania medium, & wykorzystanie modelu zaprojektowanego na nizsze
czestotliwosci bedzie zawyzato symulowany procentowy udzial wody. Jest to parametr,
ktorego warto$¢ zalezna jest réwniez od potozenia 1 czasu. Zwykle podczas
rzeczywistych pomiarow znany jest tylko jego zgrubny szacunek. Pomimo tego, dla
uniknigcia skokowych zmian warto$ci parametrow W obrgbie czestotliwo$ci na granicy
poszczegdlnych modeli przeprowadzono fuzje wyrazen (2.18) oraz (2.24) i (2.25)
stosujac wazone usrednianie zgodnie Z ponizszymi wagami (czestotliwo$¢ wyrazona
w GHz):

0, dla f >1,85 GHz

w,, ( f[GHz])=40,5+0,5cos[ (f —0,85)r ], dla1,85 GHz < f <0,85 GHz , (2.29)
1 dla f <0,85 GHz
1 dla f >1,85 GHz

w,, ( f[GHz])=10,5-0,5cos[(f —0,85)7 |, dla1,85 GHz < f <0,85GHz .  (2.30)
0, dla f <0,85 GHz

Usredniona przenikalnos$¢ elektryczna wyniesie zatem
£ = (Whgz + W8 )+ ] (Wige) + W08 ). (2.31)

Na podstawie danych wejSciowych wykorzystanych do generacji wykresu 2.25
dokonano poréwnania wynikoéw obu modeli w zakresie od 0,5 GHz do 18,0 GHz.
Rysunek 2.26 dotyczy modelu bez poprawki liniowej, a rysunek 2.27 modelu na zakres
ponizej 1,3 GHz. Istotne roznice dotycza nizszego pasma czgstotliwosci 1 poglebiaja sig
wraz ze wzrostem udzialu wody w mieszaninie. Dla czestotliwosci f = 1,3 GHz roznice
pomigdzy rzeczywistymi wynikami, a ich estymatg uzyskang przez pierwszy model nie
sg istotne [93]. Blad powigksza si¢ ze spadkiem czgstotliwosci. Dotyczy to zwlaszcza
czesci urojonej, co wprowadza do symulacji wyzszg stratno$¢ osrodka.
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Rys. 2.26. Wzgledna przenikalnosé elektryczna uzyskana z wykorzystaniem modelu na zakres od 1,4 GHz
do 18,0 GHz
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Rys. 2.27. Wzgledna przenikalnosé elektryczna uzyskana modelem na zakres od 0,3 GHz do 1,3 GHz

Efekt zastosowania proponowanego usrednienia (2.31) przedstawiono na rysunku
2.28. Skokowa zmiana wypadkowej przenikalnosci zostata ograniczona, CO jest
szczegolnie widoczne w przypadku suchych mieszanin.

> 35 0 2 3s 0
f [GHz] ’ m_[%] 7/ [GHz] ’ m_[%]

Rys. 2.28. Wzgledna przenikalnosé elektryczna W oparciu 0 wazenie omawianych modeli wycinkiem okna
kosinusowego. Zakres czestotliwosci zawgzono do 4 GHz
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Formutowanie adekwatnego modelu gruntu wymaga roéwniez konstrukcji
odpowiedniej geometrii odzwierciedlajagcej naturalne uwarstwienie gleby. Czgs¢
parametréw dotyczacych mikroskali daje si¢ zamodelowa¢ w oparciu 0 wymienione
sposoby poprzez do$wiadczenia i proste zabiegi dopasowujgce opis matematyczny do
warto$ci poznanych. Kolejnym etapem potrzebnym do wiernego odwzorowania gruntu
jest aspekt przestrzennego roztozenia elementow osrodka w makroskali. Przyktadowo
w [85] zwrdcono uwage na problem chropowatosci osrodka, ktory dotyka zagadnienia
prawidlowej interpretacji nierdwnos$ci powierzchni granicznej. Bardzo istotnym
elementem  opracowywania heterogeniczno$ci  jest dystrybucja  elementow
0 wspomnianych do tej pory wilasciwosciach w obrebie osrodka. Przewazajgca czesé
obiektow w przyrodzie nie jest jednorodna i wykazuje silng nieregularnosé
geometryczng. Deterministyczny opis problemow dotykajacych teorii fraktali i chaosu
W ujeciu geologicznym zaprezentowano w [99].

Teza niniejszej pracy obejmuje problematyke zobrazowania metodg georadarowa
obiektow ulokowanych plytko pod powierzchnig gruntu. Wraz z uptywem czasu,
szczegblnie w $rodowisku cieptym i wilgotnym, nastepuje zjawisko wyptukiwania
sktadnikow mineralnych z gleby [98]. Jedna z konsekwencji tego procesu jest
wytworzenie si¢ W przypowierzchniowych obszarach gleby horyzontalnych warstw
0 zwykle odmiennych wlasciwosciach dielektrycznych [100]. Poprzeczny profil gleby
cechuje si¢ poziomg warstwowoscig z uwzglednieniem wystepowania nawet kilku
warstw na glebokosci mniejszej niz 50 cm [89]. Aby podbudowaé¢ omoéwienie
geometrycznej struktury niejednorodnego o$rodka praktycznymi, realnymi przyktadami,
dokonano wybiorczej analizy bazy danych SPADE (ang. SPADE — soil profile analytical
database for Europe) w wersji 2 [101].

Zbior danych SPADE uwzglednia pomierzone wartosci parametrow gleby, w tym
wykorzystywane w przedstawionych modelach Vp, Vg, Vs oraz p». Gestos¢ wiasciwa
wyrazona jest posrednio poprzez podang w bazie porowatos¢ gleby @& zgodnie
Z zaleznos$cia

o=1-2 (2.32)
P.

Porowato$¢ mozna interpretowac jako iloSciowy opis relacji zawartosci wody i powietrza
w glebie, a thumienie fali elektromagnetycznej jest silniejsze dla bardziej porowatych gleb
[3].

Dodatkowo SPADE uwzglednia warstwowos¢ osrodka i w obrebie jednego pomiaru
podaje parametry dla roznych glebokosci. W bazie wystepuja gleby o liczbie warstw nie
przekraczajacej 11, jednak dominujgca czes¢ wpiséw to uktady zawierajace do czterech
warstw, ktorych giebokosci zestawiono na rysunku 2.29.

Najwiecej przypadkow wystepowania granicy pierwszej warstwy notuje si¢ na
glebokosci ok. 20 cm, a pierwsze réznice pomig¢dzy warstwami osiggaja nawet kilka
centymetrow. Majac na wzgledzie potrzebe lokalizacji obiektow ptytko zakopanych
i silny wzrost ttumienia sygnatow w obrebie wigkszych glebokosci, istotnym elementem
dalszych rozwazan powinno by¢ uwzglednienie parametrow gruntu tuz pod
powierzchnia. Srednie wartosci calosciowego procentowego udziatu piasku, pytu i itu za
wszystkie rekordy dotyczace czterech warstw wynosza odpowiednio 17,33 %, 28,67 %
oraz 23,74 % 1 nie wykazuja znaczacej zmiennosci w zalezno$ci od numeru warstwy.
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Rys. 2.29. Histogramy glebokosci pierwszych czterech warstw gleby z bazy danych SPADE. Szerokos¢
pojedynczego przedzialu = 5 cm

W bazie rozrézniono trzy zakresy rozmiarow ziaren piasku i dwa przedziaty rozmiaru
pytu. Wspomniane miary procentowe catoSciowego udzialu dotycza wartosci $rednich.
Gesto$¢  objetosciowa 1 gestos¢ wlasciwa pierwszych czterech warstw zostala
przedstawiona na rysunku 2.30. Pomierzone wartosci rzeczywistych przyktadow gruntow
z terenu Europy mieszczg si¢ we wczesniej przytoczonych teoretycznych globalnych
zakresach. Istnieje zasadne przypuszczenie, ze moga one reprezentowaé wyczerpujacy
asortyment parametrow opisujacych heterogeniczny osrodek jakim jest gleba.
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Rys. 2.30. Gestos¢ objetosciowa | gestos¢ wlasciwa gleb pierwszych czterech warstw z bazy danych
SPADE. Wartosci srednie, minimalne i maksymalne

Nalezy mie¢ na uwadze, ze modele nie uwzgledniaja lokalnego charakteru gleby i jej
chwilowych wlasciwosci. Przyktadowo, w $rodowisku zurbanizowanym nalezy
spodziewac si¢ wickszego udziatu materialdw antropogeomorficznych w gruncie [102].
Poza wprowadzeniem zaburzen geometrycznych moga one rzutowa¢ na wypadkowe
wiasciwosci dielektryczne.

Generalny zarys atrybutow gleby i sposobow modelowania na ich podstawie
wlasciwosci elektromagnetycznych gruntdw pozwala zatozy¢ pewien kanon parametrow
wejSciowych symulacji. Liczac si¢ z niemozliwoscig przebadania wszystkich
przypadkow, warunki symulacyjne dobrane na podstawie oméwionych w podrozdziale
zasad, mozna przyja¢ za podstawe dalszych analiz.
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2.4. Wybrane metody przetwarzania sygnalow
georadarowych

Zasadniczym celem pracy radaru penetracji gruntu jest uzyskanie interpretowalnego
zobrazowania [1]. Z tego punktu widzenia surowy sygnal na wyjsciu odbiornika czg¢sto
nie jest wystarczajacy. Dlatego stosuje sie¢ wiele zabiegdéw, ktore uwydatniajg
w zobrazowaniu cechy istotne dla poprawnej interpretacji. W niektorych zastosowaniach,
jak np. w detekcji niebezpiecznych przedmiotéw, od aparatury wymaga si¢ dziatania
w czasie rzeczywistym. Wspoltczesne uktady cyfrowe umozliwiajg wykonywanie coraz
wigkszej liczby obliczen w zadanym interwale czasowym, co prowadzi do intensyfikacji
rozwoju nowych technik. Metody przetwarzania sygnatow moga obejmowaé wszystkie
rodzaje zobrazowan. Do przetwarzania sygnatow zalicza si¢ roéwniez proces
porzadkowania danych uzyskanych podczas pomiaru. Sondowania georadarowe to
zwykle zmudny proces, ktory moze by¢ utrudniony przez czynniki terenowe. Z tego
powodu w zbiorze zapisanych danych moga pojawi¢ si¢ bledy lub braki. Na wstepnym
etapie przetwarzania nalezy je wyeliminowaé, np. poprzez usunig¢cie lub uzupetnienie
usrednionymi warto$ciami uzyskanymi w sgsiednich danych. W literaturze spotyka si¢
wydzielenie metod wykorzystywanych na wstgpnym etapie analizy jako metody
przetwarzania wstepnego (ang. pre-processing). Jednak w zwiazku z rozwojem licznych
mozliwosci przetwarzania i roznorodnoscig zastosowan obecnie trudno wydzieli¢
prawidtowa uniwersalng sekwencje kolejnych krokow przetwarzania.

Rozpoczynajac przeglad metod warto pochyli¢ si¢ nad sktadnikami pojedynczej trasy
georadarowej. Na rysunku 2.32 przedstawiono prosty, dwuwymiarowy model refleksyjny
sktadajacy si¢ z szesciu warstw dielektrycznych. W pierwszej z nich, o wzglednej
przenikalnosci elektrycznej ¢r = 1, zawieszono anten¢ nadawcza i odbiorcza. Model
pomija rodzaj wykorzystanych anten, sygnal z nadajnika i odbiornika rozchodzi si¢
jednakowo we wszystkich kierunkach. Impuls sondujgcy s(t) przedstawiono na rysunku
2.31. a. Jest to falka Rickera, szczegolowo opisana w podrozdziale 3.5. W analizie
sygnatow GPR wykorzystuje si¢ czesto amplitude chwilowg sygnatu (3.12) u(t).
Umozliwia to tatwiejsza lokalizacj¢ odbi¢ 0 najwigkszych energiach i amplitudach [7].
Wozgledne przenikalno$ci elektryczne kolejnych pigciu warstw przyjmujg wartosci 3, 6,
9,121 15. W chwili t; do odbiornika dociera sygnal bezposredni z nadajnika. W chwilach
od t2 do te odbierane sg echa od kolejnych granic pomiedzy osrodkami. Na rysunku
2.31. b widoczny jest A-skan uzyskany w oparciu o przedstawiony scenariusz.

a) b)

Amplituda
Amplituda

Czas Czas
Rys. 2.31. a) impuls sondujgcy, b) surowy A-skan i jego amplituda chwilowa
A-skan przyjmuje najwigksze wartosci w chwili odpowiadajacych odebraniu sygnatu
bezposredniego z anteny nadawczej t1 oraz w momencie odbioru sygnatu odbitego od

pierwszej granicy pomigdzy osrodkami to. Sktadowe A-skanu pochodzace od odbié¢
Z glebszych warstw sa coraz stabsze, co utrudnia ich interpretacje.

44



0,40

e =1 e =1
r r
‘€025 e =3 e =3
AO’ZO &=6 e'=6
0,15 =9 £=9
0,10 =12 =12
0,05 &=1s & =15
r r
-0,35 0,00 0,35 - 0,35
x [m]
t3
0,40
=1 e =1
r r
Eg»%g e =3 e =3
r r
NG g =6 g =6
0,15 &'=9 &'=9
0,10 &=12 &=12
0,05 15 My
r r
0,35
e =1
r
e =3
&' =6
&'=9
e=12
&=15
r

Rys. 2.32. Rozkiad nategzenia pola elektrycznego w poszczegolnych chwilach unormowany wzgledem
wartosci w lokalizacji odbiornika

Narzgdziem poprawiajacym udziat sktadowych z wigkszych glebokosci w A-skanie
jest wzmocnienie zmienne w czasie. Moze ono przyjmowaé ksztalt liniowy,
logarytmiczny, eksponencjalny lub inny, przyjety arbitralnie. Celem tej procedury jest
podniesienie poziomu sygnatu docierajacego do odbiornika pozniej. Wykorzystuje si¢
rowniez wzmocnienie 0 automatycznej regulacji AGC (ang. AGC — automatic gain
control).

Amplituda

Czas

Rys. 2.33. A-skan po automatycznej regulacji wzmocnienia

Polega ono na analizie sygnatu w kolejnych oknach czasowych o zadanej dlugosci.
W kolejnych przedziatach liczy si¢ wybrang miare statystyczng i W oparciu 0 jej wartos$¢
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dokonuje normalizacji. Na rysunku 2.33 przedstawiono rezultat zastosowania AGC na
A-skanie z rysunku 2.31.b. Poziom kolejnych odbi¢ zostal wyrownany, jednak
nadmiernie wzmocniono koncowa czgs$¢ trasy.

Kolejnym czynnikiem utrudniajagcym interpretacje A-skanu moga by¢ sktadowa stata
i sktadowe wolnozmienne. Ich udzial niwelowany jest przykladowo poprzez
odejmowanie $redniej lub $redniej ruchomej. Naturalnym sposobem pozbywania si¢
niepozadanych sktadowych czg¢stotliwosciowych w sygnale jest filtracja. Moga to by¢
zaktocenia niskoczestotliwosciowe zwigzane z niedopasowaniem anteny do powierzchni
gleby [1], wysokoczgstotliwosciowe szumy, czy tez waskie pasma lub pojedyncze
czestotliwoséci.  Ograniczenie udziatu wielokrotnych odbi¢ 1 poprawa jakosci
zobrazowania mozliwa jest do uzyskania poprzez dekonwolucje¢ stanowigca proces
odwrotny do splotu. Nalezy jednak w takim przypadku przyja¢ apriorycznie model
zaklocen, ktore beda filtrowane, co ogranicza mozliwosci metody. Pomocnym
narzedziem analizy pojedynczej trasy moze by¢ stosowana w ultrasonografii i sejsmice
detekcja czasu przyjscia sygnatu, przyktadowo wyliczana w oparciu o autorskie
rozwigzanie wykorzystujgce kryterium informacyjne Akaike [103].

Analiza danych georadarowych w oparciu o pojedynczy A-skan jest ograniczona.
Zobrazowanie typu B daje mozliwo$¢ orientacji sktadowych trasy wzdtuz pewnej $ciezki
pomiarowej. Jest to w zasadzie obraz, od ktérego wymaga si¢, aby odwzorowywat
pewien przekr6j badanej struktury W sposoéb pozwalajacy znajdowac relacje pomiedzy
niejednorodnos$ciami. Na rysunku 2.34 przedstawiono kolejny model. Sg to dwie
warstwy, jedna z nich imituje powietrze z &= 1, wzgledna przenikalnos$¢ elektryczna
drugiej wynosi er= 9. W drugiej warstwie zostat osadzony szesScienny cel 0 &= 3.

0,35 0,00 0,35 035 0,00 0,35
x [m] x [m]

Rys. 2.34. Rozklad natgzenia pola elektrycznego w chwili ty i to. Cel widoczny jako czarny kwadrat zostal
zamodelowany jako dielektryk 0 &r = 3

Pojedyncza trasa zarejestrowana w okreslonym potozeniu modutu nadawczo-
odbiorczego w osi celu przedstawiona zostala na rysunku 2.35. Widoczny jest udziat
sygnalu bezposredniego z anteny nadawczej oraz odbicie od powierzchni w chwili t.
W czasie bliskim chwili t2 nastepuje odbicie i rozproszenie od celu, echo od celu dociera
do anteny odbiorczej w chwili ts.

Amplituda

Czas

Rys. 2.35. A-skan uzyskany w pofozeniu anteny nadawczej i odbiorczej zgodnie z rysunkiem 2.34
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Na rysunku 2.36. a widoczny jest B-skan (amplituda chwilowa) uzyskany poprzez
pomiary przeprowadzone w Kierunku x w odstepie 1,5 cm. Do najczestszych zabiegow
przeprowadzanych na B-skanach zalicza si¢ techniki redukcji horyzontalnego udziatu
sygnatu z anteny nadawczej i odbicia od powierzchni. Metody te nazywane sg technikami
redukcji tta (ang. background removal). Najpopularniejsza z nich dotyczy odjecia od
wszystkich A-skanow tworzacych B-skan pewnej wypadkowej trasy.

a)

Czas
-~ =
w N —_

x [m] x [m]

Rys. 2.36. B-skany wyswietlone jako modul sygnatu analitycznego: a) surowe zobrazowanie, b) redukcja
tta poprzez odejmowanie Sredniej trasy, c) redukcja tta metodg PCA, d) B-skan po migracji Stolta

Obliczana jest ona jako miara statystyczna, dla przyktadu na rysunku 2.36. b naniesiono
wynik odjecia $redniej trasy Save. Przy stalym odstepie modutlu nadawczego
I odbiorczego zabieg ten prowadzi do znacznej redukcji sygnatu bezposredniego. Tak
samo dobrze metoda niweluje wptyw odbicia od granic osrodkow utozonych réwnolegle
do kierunku skanowania. Przyktadowo sa to warstwy asfaltu lub kolejne warstwy $ciany.
W przypadku nierowno$ci, usuwanie S$redniej moze prowadzi¢ do zaklocenia
zobrazowania. Mozna wtedy odejmowac wartos¢ $rednig liczong za kilka tras, a nie za
caly B-skan. Oczywiscie, jezeli system antenowy jest stabilny wzdluz catej $ciezki,
a powierzchnia jest wystarczajaco rowna, mozna dokona¢ ucigcia wszystkich A-skanow
po czasie przyjscia echa od powierzchni. Jednak w  zobrazowaniach
wysokorozdzielczych, w ktérych krok czasowy jest niewielki, stosunkowo mate
nieréwnosci terenu moga prowadzi¢ do utraty informacji 0 obiektach ptytko zakopanych.
Do bardziej zaawansowanych technik redukcji tta mozna zaliczy¢ metody
wykorzystujace rozne transformacje W sposob dajacy mozliwo$é uzyskania
poszczegolnych sktadowych obrazu jako odrgbne komponenty.

Jedna z najbardziej popularnych technik oparta jest o analize sktadowych gtéwnych
(ang. PCA — principal component analysis). Zat6zmy, ze pojedynczy A-skan Snprof jest
wektorem kolumnowym o dtugosci Nczas, gdzie indeks nprof = 1, 2, ..., Nprof, & Nprof t0
liczba tras w obrgbie B-skanu X o wymiarze Nprof X Nezas,

X = [sl, Sy1-++» Snprof ]T _ (2.33)

Pierwszym krokiem jest odjecie $redniej trasy save 0d wszystkich A-skanow
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XOAVG =X- [SAVG ]T ] (2_34)

W odréznieniu od wezesniej wymienionej metody redukcji ta, nie stanowi to podstawy
dziatania metody, a jedynie przygotowuje dane wejsciowe [104]. Kolejnym etapem jest
estymacja macierzy autokowariancji po wszystkich A-skanach

1
XX N— XOAVG XOAVGT

Czas

(2.35)

oraz dekompozycja tej macierzy wzgledem wartosci wlasnych (ang. EVD — eigenvalue
decomposition) na wartosci witasne i I wektory wlasne Wi skojarzone z wartosciami
wlasnymi

R W =AW, (2.36)

I
dlai=1, 2, ..., Npror. Warto$ci witasne i odpowiadajace im wektory whasne porzadkuje

si¢ wedtug malejacej kolejnosci Ai. Na podstawie wybranej liczby Npca najwigkszych
warto$ci wlasnych ustala si¢ macierz

w=w,w,,..w, ], (2.37)

stanowigca macierz przeksztatcenia PCA, ktore mozna wyrazi¢ jako przeksztatcenie
liniowe

Y = WX, 6. (2.38)

Dla modelu z rysunku 2.35 uporzadkowane warto$ci wiasne macierzy Rxx w funkcji
liczby komponentdéw przedstawiono na rysunku 2.37.

I 35 7 9 11131517 19 21 23 25 27 29
pca
Rys. 2.37. Wartosci wlasne w rozpatrywanym modelu
Wykorzystanie PCA w redukcji tta w zobrazowaniach georadarowych zaktada, ze silne
echo od powierzchni oraz bezposredni sygnat z anteny nadawczej maja najwigkszy udziat

w zobrazowaniu. Redukcja tla polega na rekonstrukcji X na podstawie znajomosci
macierzy W i odbywa si¢ W oparciu 0 zalezno$¢

X o0 = x-(WTY+[sAVG ]T), (2.39)
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realizujagc W ten sposob odejmowanie od nieprzetworzonego B-skanu zobrazowania
zawierajgcego Npca komponentow glownych. Rysunek 2.36. ¢ przedstawia B-skan
pozbawiony dwdoch komponentow gtéwnych.

Obiekty punktowe powoduja pojawienie si¢ W B-skanach hiperbol dyfrakcyjnych.
Pomocnym narzedziem stuzacym do ich eliminacji sg migracje, ktore powoduja
zwini¢cie ramion hiperboli do wierzchotka, co w wigkszym stopniu oddaje naturg obiektu
punktowego. W przetwarzaniu danych georadarowych stosuje si¢ najczgsciej migracje
Kirchhoffa i Stolta. Na rysunku 2.36. d przedstawiono efekt zastosowania migracji Stolta
w oparciu 0 algorytm wykorzystujacy dwuwymiarowa transformacj¢ Fouriera
zaproponowany w [105]. Prawidlowe skupienie energii w punkcie wymaga znajomosci
predkosci propagacji, ktéra W heterogenicznym osrodku nie jest stata. W srodowiskach
0 wysokiej wariancji predkosci propagacji stosowanie migracji nie jest efektywne [1].

Dane georadarowe mozna analizowac réwniez innymi metodami, majac na uwadze
cel jakim jest uwydatnienie istotnych cech w zobrazowaniu. Mogg to by¢ dla przyktadu
dekompozycja macierzy wedlug wartosci osobliwych (ang. SVD — singular value
decomposition), transformacja falkowa [106] czy tez podstawowe warianty rozktadu
sygnalu na mody wewngtrzne (ang. EMD — empirical mode decomposition) [107].
Wyrazna poprawa zobrazowania sygnalu uzytecznego osiggalna jest przy pomocy
transformaty curvelet [108]. Sygnaly z goeradarow pracujacych w dziedzinie
czestotliwosci  mogg  podlega¢  przetwarzaniu  réoznymi  metodami  analizy
czestotliwosciowej [1]. Zaliczy¢ mozna do nich przykladowo modelowanie
parametryczne, metod¢ Pisarenki, Prony, MUSIC (ang. MUSIC — multiple signal
classification) [109] i ESPRIT (ang. ESPRIT — estimation of signal parameters via
rotational invariance technique) [110]. Do metod umozliwiajacych oddzielenie tta od
sygnatu uzytecznego mozna zaliczy¢ rowniez adaptacje technik stosowanych w innych
dyscyplinach, np. metode SIMPLISMA (ang. SIMPLISMA — simple to use interactive
self-modeling mixture analysis) [111], czy tez autorska propozycje wykorzystujaca
metode podprzestrzeni sygnatu [112]. Dodatkowo zobrazowania typu B oraz C mozna
przetwarza¢ W oparciu o inne metody znane z przetwarzania obrazéw. Sg to z reguly
roéznego rodzaju filtry, regulacja kontrastu i operacje morfologiczne.
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3. Sygnaly sondujace

Rozréznialno$é radaru zalezy od stosunku mocy sygnalu uzytecznego do mocy
szumu, od struktury (budowy) tego sygnatu i sposobu jego przetwarzania [113]. O ile
zapewnienie odpowiedniego poziomu sygnatu W wigkszym stopniu zalezy od czynnikow
zewnetrznych (gtownie $rodowiskowych i sprzetowych), o tyle sposob przetwarzania
zalezny jest od wtasciwos$ci zastosowanego sygnatu sondujgcego. Z tego powodu rodzaj
tego sygnatu jest fundamentalnym parametrem kazdego Systemu radarowego. Jego
prawidlowy dobor powinien umozliwi¢ przede wszystkim uzyskanie wysokiej
rozdzielczosci odlegtosciowej [114]. Odpowiednio dobrany sygnat wptywa korzystnie
rowniez na dodatkowe parametry GPR w postaci uzyskania wysokiej energii przy uzyciu
niskiej mocy szczytowej, prawidlowej gospodarki widmem oraz odpornosci na
zaklocenia nieintencjonalne i celowe.

W tab. 1 zestawiono najczesciej wykorzystywane oraz proponowane W pracy sygnaly
radiolokacyjne istotne dla uzyskiwania wysokorozdzielczych zobrazowan GPR.

Tabela 1. Wybrany sposéb klasyfikacji sygnatow istotnych dla techniki georadarowej

. Ze schodkowq modulacjg
Impulsowe Z falg ciggtq ‘ crestotliwosci Inne
proste ze schodkowa modulacja czestotliwosci
(np. impuls Gaussa i jego z falg ciagla szumowe
pochodne) (SFCW)
z modulacja modulowang z wewnatrzimpulsowa
wewnatrzimpulsowa czestotliwosciowo modulacja czestotliwoscei polaryzacyjne
(np. LFM) (FMCW) (np. SF-LFM)
z wewnatrzimpulsowa
modulacja fazy holograficzne
(SF-PC)
z podziatem w oparciu
0 transformacje¢ Fouriera
(SF-DFT)

Pierwsza grupa sygnatow sondujacych stosowanych w radarach penetracji gruntu to
sygnaty proste, czyli bardzo krotkie impulsy podawane bezposrednio na anteng.
Przetwarzanie  takich  sygnalow nastepuje bez przemiany czgstotliwosci
Z wykorzystaniem przetwornikéw 0 poréwnaniu bezposrednim lub z préobkowaniem
stroboskopowym. Stosuje si¢ réwniez rownolegle probkowanie sygnalu w wezszych
podpasmach czgstotliwosci [1]. Zobrazowanie uzyskane przy ich pomocy jest
pozbawione zaklocen wprowadzanych przez inne, powszechnie stosowane oraz
zaproponowane W pracy rodzaje sygnalow. Z tego powodu w podrozdziale 3.5
przeprowadzono przeglad najpopularniejszych prostych sygnatow impulsowych,
a niektére rezultaty potwierdzajace teze pracy zostaly przedstawione na tle wynikoéw
uzyskanych przy wykorzystaniu sygnatu impulsowego.

Do drugiej grupy mozna zaliczy¢ radarowe sygnaly ztozone. Sg to gtoéwnie sygnaty
impulsowe z liniowa modulacja czestotliwosci (LFM) oraz ze schodkowsg modulacja
czestotliwosci (SF). W procesie ich przetwarzania stosowana jest przewaznie filtracja
dopasowana lub odbior korelacyjny (podrozdziat 3.3). Tworzenie profilu
odleglosciowego w radarach z takimi sygnatami wymaga niekiedy dodatkowych
zabiegow wykonywanych w ramach ich przetwarzania. Sygnatly SF stanowia klase
sygnatow wykorzystanych do wykazania stusznosci tezy postawionej w niniejszej pracy.
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W zwigzku z tym, tematyke sygnatéw ze schodkowa modulacjg czestotliwosci ujeto
W odrebnym rozdziale 4.

Istnieje tez grupa innych technik zwigzanych z sygnatem sondujagcym stosowanych
w celu uzyskiwania zobrazowan w radarach penetracji gruntu. Do tej grupy mozna
zaliczy¢ radary stochastyczne [115], szumowe, polaryzacyjne czy tez holograficzne. Ze
wzgledu na brak wigkszej zbieznosci z tematyka pracy oraz niewielkg popularno$é
W zastosowaniach georadarowych nie beda tu one szczegétowo omawiane.

Kontekst sygnatowy rozprawy wymaga dodatkowo wykorzystania poje¢ z zakresu
teorii sygnatoéw, techniki ultraszerokopasmowej oraz radiolokacji. W podrozdziale 3.1
dokonano zestawienia najistotniejszych podstawowych zagadnien w celu uscislenia
I uporzadkowania nazewnictwa 1 przyjetych oznaczen. Podrozdziat 3.2 przybliza
tematyke zwigzang z technika UWB, a w podrozdziale 3.4 zestawiono wykorzystywane
W pracy miary oceny sygnatow radiolokacyjnych.

3.1. Reprezentacja sygnalu waskopasmowego

Wigkszo$¢ sygnatow radarowych mozna rozpatrywac jako sygnaly waskopasmowe
[51]. Sygnaty takie stanowig szczego6lng klas¢ sygnatdow 0 ograniczonej szerokosci
widma, poniewaz poza przyjmowaniem niezerowych wartosci W skoniczonym zakresie
czestotliwosci B, spetniaja dodatkowy warunek skupienia W otoczeniu czestotliwosci
srodkowych + 2zfc# 0 w postaci B / (2afc) < 1. Przytoczony ponizej model analityczny
zwigzany jest z koncepcja drgania uogolnionego, ktore jest opisem stochastycznym
szerokiej klasy sygnatéw, ale szczegélnie dobrze reprezentuje sygnaly
srodkowopasmowe [116]. Sygnat rzeczywisty spetniajacy wspomniane warunki moze
by¢ opisany roznymi sposobami. Podstawowa reprezentacja ma postaé

s(t) =u(t)cos[27 ft+(t)], (3.1)

gdzie u(t) jest obwiednig rzeczywistg (amplitudg chwilowg), ¢(t) faza chwilowg sygnatu
rzeczywistego s(t), a wc = 2xfc jego pulsacjg. Ten sam sygnat w reprezentacji kanonicznej
zapisywany jest w formie

s(t) =u,(t)cos2z ft—u,(t)sin2zft, (3.2)
gdzie:

Ue(t) = u(t) cos(t), (3.3)
Ugs (1) = U(t)sing(t),

przy czym uic(t) to sktadowa synfazowa (ang. | — in-phase), a ugs(t) (ang. Q - quadrature)
to sktadowa kwadraturowa, stanowigce sygnaly wolnozmienne W stosunku do sygnatu
rzeczywistego, czesto okreslane jako sktadowe 1Q. Sa one odpowiednio czescig
rzeczywista I cz¢s$cig urojong obwiedni zespolonej cig(t),

Ciq (t) = l"Iic (t) + juqs (t) ' (34)
Obwiednia zespolona jest powszechnie wykorzystywana do opisu sygnatu, poniewaz

zawiera wszystkie informacje o jego parametrach z wyjatkiem czestotliwosci nosnej. To
wilasnie W takiej formie przetwarza si¢ sygnaty we wspotczesnych odbiornikach [114].
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Z reguly warto$¢ czestotliwosci nosnej jest znana po stronie odbiorczej, co umozliwia
naturalne przetwarzanie w obrebie pasma podstawowego sygnatu.

Kazdy sygnat moze by¢ przedstawiony przy pomocy funkcji czestotliwosci lub czasu.
Powszechnie wykorzystywanym narzgdziem umozliwiajacym konwersj¢ pomiedzy tymi
dziedzinami jest transformacja fourierowska. Para catkowych przeksztatcenn Fouriera
moze by¢ dana w postaci zaleznosci:

s(t) = % j S(w)exp(jot)de
e (3.5)

o0

S(w) = j s(t) exp(— jot)dt.

—00

Przy operowaniu czestotliwoscig, zamiast pulsacji zaleznos¢ (3.5) sprowadza si¢ do
odpowiednio odwrotnego i prostego przeksztatcenia Fouriera:

s(t) = T S(f)exp(j2z f)df,
= (3.6)

S(f)= T s(t)exp(—j2x ft)dt.

—00

Wartos$¢ prostej transformaty Fouriera S(w) nazywana jest widmem sygnatu, jej modut
widmem amplitudowym, za$§ argument widmem fazowym. Poréwnujgc ze sobg rdzne
sygnaty W dziedzinie czg¢stotliwosci w pracy skupiono si¢ gtownie na ksztalcie widma.
Wybrano zatem mozliwos$¢ normalizacji widma zgodnie z zalezno$cig

sy
s(f,)[

w ktorej fo jest argumentem, dla ktorego przeprowadza si¢ normalizacj¢. Kwadrat modutu
widma dla fo jest najczes$ciej warto$cig maksymalng. Termin unormowane widmo
w obrebie tej pracy odnosi si¢ do definicji (3.7), a podany w mierze logarytmicznej
dotyczy dziesi¢ciu logarytméw dziesietnych wspomnianej wartoSci.

Modut obwiedni zespolonej rowny jest amplitudzie chwilowej sygnatu rzeczywistego
u(t) = [cig(t)|, szerokos¢ jego widma wynosi B, a ksztatt widma nie musi by¢ symetryczny
wzgledem sktadowe;j statej S(w) # S™(w), gdzie * oznacza sprzezenie zespolone. Modut
widma przyktadowego sygnatu rzeczywistego i jego obwiedni zespolonej przedstawiono
na ponizszym rysunku. Sygnal rzeczywisty, biorac pod uwage widoczne zaleznosci,
mozna opisa¢ formutg

P(f)

(3.7)

() =5 6 (D exp( i)+, M exp(-jet). (38)
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Rys. 3.1. Widmo amplitudowe i fazowe sygnatu rzeczywistego (czerwony) i jego obwiedni zespolonej
(niebieski)

Kolejna reprezentacja sygnatu rzeczywistego, to cze$¢ rzeczywista iloczynu obwiedni
zespolonej i czynnika zwigzanego z czestotliwoscig nos$na fe

s(t) =Re{c,, (t)exp(j2z f 1)} (3.9

Wspomniany iloczyn jest zespolong funkcja czasu, nazywang sygnatem analitycznym

Sa(t)
s, (1) = ¢, () exp(j2z f 1) =s(t) + jS(t) . (3.10)

Cze$¢ rzeczywista sygnatlu analitycznego, t0 jak wspomniano wcze$niej, sygnat
rzeczywisty, natomiast cze¢§¢ urojona jest sygnalem skojarzonym 2z sygnalem
rzeczywistym i jest jego transformata Hilberta:

sy=sy@ L =1 3
zt mi~t—1

dr | (3.11)

Amplituda chwilowa u(t) sygnatu jest modutem

u(t)=|s, (t)|, (3.12)

a pulsacja chwilowa wa(t) pochodng argumentu sygnatu analitycznego

o, (t) = w (3.13)

Reprezentacja ta jest rzadziej stosowana, jednak w specyficznych przypadkach bywa
bardzo uzyteczna.
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3.2. Sygnaly ultraszerokopasmowe

Termin ultraszerokopasmowy zostal uzyty po raz pierwszwy przez amerykanski
Departament Obrony w 1994 r. [117]. Jedna z definicji okre$la, ze jego pasmo mierzone
na poziomie -10 dB jest wigksze od 20 % jego czestotliwosci srodkowej [7]. W zwigzku
z pracg W pasmach wykorzystywanych przez innych uzytkownikéw widma, systemy
ultraszerokopasmowe podlegajg specjalnym regulacjom, ktore okreslajg ograniczenia na
maksymalng moc promieniowang W danym podzakresie czestotliwosci. Przy
wykorzystaniu takich sygnatow ich parametry najczg¢sciej podporzadkowuje sig¢
przepisom okreslonym przez amerykanska Federalng Komisje Lacznosci (ang. FCC —
Federal Communications Commission), Europejski Instytut Norm Telekomunikacyjnych
(ang. ETSI — European Telecommunications Standards Institute) i dyrektywy Unii
Europejskiej. Przyktadowo FCC dopuszcza dla radarow penetracji gruntu sygnaly
sondujace 0 czestotliwosciach do 10,6 GHz [118]. W zakresie od 960 MHz do 10,6 GHz,
$rednia efektywna moc wypromieniowana izotropowo (ang. EIRP — effective isotropical
radiated power), mierzona z rozdzielczosciag widmowa Jf = 1 MHz, powinna miescic si¢
w przedziatach uwzglgdnionych na rysunku 3.2. Dla poréwnania, ETSI dopuszcza
stosowanie radarow penetracji gruntu w zakresie cze¢stotliwosci od 30 MHz do 12 400
MHz [119].

-30

FCC - 0'/.:1 MHz ETSI - sz,:1 MHz

0 b _ T T

EIRP [dBm]

-70

0 2000 4000 6000 8000 10000 12000
J [MHZ]

Rys. 3.2. Dopuszczalne wartosci sredniej EIRP mierzonej Z rozdzielczoScig 1 MHz dla zastosowan
georadarowych — normy amerykanskie (FCC) oraz europejskie (ETSI)

Dla zakresu ponizej 960 MHz FCC dopuszcza stosowanie radarow penetracji gruntu,
przy utrzymaniu ustalonych wartosci natgzenia pola elektrycznego, ktore dla wybranych
zakresow zestawiono w tabeli 2 [120].

Tabela 2. Dopuszczalne natezenie pola elektrycznego dla GPR wg FCC

Zakres czestotliwosci Natezenie pola elektrycznego Odlegtose
[MHz] [uV/m] [m]
od 1,705 do 30,000 30 30
od 30 do 88 100
od 88 do 216 150
od 216 do 960 200

W zakresach przewidzianych dla radionawigacji satelitarnej (od 1 164 do 1 240) MHz
oraz (od 1559 do 1610) MHz, $rednia wartos¢ EIRP powinna by¢ mierzona
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z rozdzielczoscig widmowa Jf = 1 kHz i nie powinna przekroczy¢ -75,3 dBm wedtug
FCC lub -75 dBm zgodnie z ETSI.

Poza wspomnianymi ograniczeniami, uwarunkowanymi glownie potrzeba
zapewnienia interoperacyjnosci z innymi systemami radiowymi istotne sg kwestie
oddziatywania fal elektromagnetycznych na organizm czlowieka. W zwigzku
z wymaganiami dotyczacymi bliskosci, a nawet sprzezenia systemu Z powierzchnig
badanej struktury, warto$ci zwigzane z poziomem emisji sg stosunkowo niskie. Nawet
w przypadku niewlasciwego wykorzystania typowych georadaréw impulsowych
I ukierunkowania systemu antenowego na ciato ludzkie, gesto$¢ mocy jest co najmniej
kilkaset razy mniejsza od przyjetych limitow [9].

Wspomniane normy poza okre$leniem definicji zwigzanych z technika UWB
I natozeniem restrykcji na promieniowang moc W zaleznosci od zastosowania,
ograniczaja dodatkowo wykorzystanie nielicencjonowanych radarow UWB tylko do
bardzo krotkich zasiggéw. Pomimo istnienia formalnej mozliwosci zdobycia
odpowiedniej licencji, powszechnie przyjmuje si¢, ze dobrym zwyczajem jest
uwzglednienie przyjetych zasad 1 ograniczen juz na etapie projektowania
ultraszerokopasmowych systemow radarowych [17].

3.3. Zalozenia odbioru dopasowanego

Odbierany sygnat zawierajacy echo od obiektu osadzony jest w szumie. System
radarowy powinien pozwoli¢ na detekcje mozliwie najstabszych sygnatow uzytecznych.
Naturalnym rozwigzaniem dgzacym do uzyskania maksymalnego stosunku poziomu
sygnatu do poziomu szumu (ang. SNR — signal-to-noise ratio) jest zastosowanie w torze
odbioru filtracji uwypuklajacej sygnat przy jednoczesnym tlumieniu szumow.
Optymalnym filtrem spelniajacym zalozenie w postaci uzyskania maksymalnego
stosunku mocy szczytowej sygnatu do usrednionej mocy szumu jest filtr o transmitancji
Hopt(w) [121], czasem okre$lany nazwiskiem autora pierwszego opisu jako filtr Northa
[51]. Transmitancja ta wyrazana jest zaleznoscia

gdzie { jest stalg niezerowg liczbg rzeczywisty, S(w) transformatg Fouriera sygnatu
uzytecznego, N(w) widmowa gesto$cig mocy szumu, symbolem * oznaczono sprzezenie
zespolone, a to oznacza chwile, dla ktorej zachodzi optymalizacja. Dla szumu biatego
0 statej widmowej gestosci mocy w calym zakresie pulsacji N(w) = N/2, powszechnie
przyjmowanego do modelowania tego typu filtracji, otrzymuje si¢ transmitancjg

H, (@)=¢S (w)exp(-jat,). (3.15)
Modut transmitancji filtru jest rowny co do pewnego wspotczynnika ¢ modutowi widma

sygnatu uzytecznego, z tego powodu wskazany filtr optymalny nazywany jest najczesciej
filtrem dopasowanym. Odpowiedz impulsowa filtru przyjmuje postac¢

hoe (1) =& (t, - ). (3.16)

Dla sygnalow rzeczywistych symbol sprzezenia w wyrazeniu (3.16) moze by¢
pominiety. Najczesciej przyjmuje sie, ze wartos¢ ¢ = 1 [122]. Aby filtr byt fizycznie
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realizowalny, jego odpowiedz impulsowa powinna by¢ przyczynowa hopt(t) =0 dlat <0,
aczas trwania sygnatlu T; skonczony. Spehlienie przyczynowosci dla sygnatow
radarowych sprowadza si¢ do zapewnienia warunku to> Tj, co umozliwia wykorzystanie
catej energii sygnatu podanego na wejscie filtru i skutkuje zapewnieniem optymalnego
SNR w chwili to.

Warto$¢ stosunku poziomu mocy do poziomu szumu uzyskana przy zastosowaniu
filtracji dopasowanej nie zalezy od ksztattu sygnatu uzytecznego. Na wyjsciu filtru
pojawia si¢ sygnal Swy(t) bedacy splotem sygnatu wejSciowego Swe(t) oraz odpowiedzi
impulsowej filtru. Sygnat wyjsciowy z doktadnoscia do wartosci { realizuje proces
korelacji sygnatu wejsciowego z sygnatem, do ktorego jest dopasowany. Z tego powodu
opisany tu filtr nazywany jest rowniez korelatorem. Dla wysokich pozioméw SNR,
mozna przyjac, ze Swe(t) = s(t), a sygnal na wyjsciu filtru dopasowanego aproksymuje si¢
autokorelacja Rs(t - to) sygnatu s(t)

0

Sy (1) = j £s'(t, —t)st—r)dz = ¢R (t-t,). (3.17)

—00

Poza optymalizacjg odbioru sygnatu w sensie zapewnienia maksymalnego SNR
odbior korelacyjny wykorzystywany jest rowniez W celu pomiaru czasu opodznienia
sygnatu wejsciowego wzgledem kopii sygnatu sondujgcego. W przesziosci jego
praktyczna realizacja umozliwiata jedynie pewne przyblizenie teoretycznych zatozen.
Wspotczesnie jest on implementowany W uktadach cyfrowych 0 duzej rozdzielczosci
bitowej i wysokiej czestotliwosci probkowania, zapewniajacych efektywna, w sensie
zgodno$ci Z rzeczywistoscia, realizacje korelacji [123].

Pod wzgledem funkcjonalnym odbior korelacyjny moze by¢ realizowany w oparciu
0 roézne systemy, jednak w wigkszosci urzadzen radiolokacyjnych wygodniej jest
stosowac filtr optymalny [124].

Odbiornik korelacyjny jest bardziej elastyczny, poniewaz daje mozliwo$¢ zmiany
sygnatu odniesienia. Nie musi by¢ on dopasowany do sygnatu sondujacego, przez co
mozna wybra¢ sygnat dajacy korzystny wynik korelacji z echami od konkretnego celu
[1]. Sygnat referencyjny moze by¢é zmieniany W czasie rzeczywistym, co wpltywa na
wszechstronno$¢ aplikacyjng urzadzen z takim rozwigzaniem.

3.4. Wybrane miary oceny sygnalow radiolokacyjnych

Podstawowym narzgdziem analizy radarowych sygnatow zlozonych jest funkcja
nieoznaczonos$ci [125] (ang. RAF — radar ambiguity function) zwana réwniez funkcja
nieokreslonosci, niejednoznacznosci lub funkcjg Woodwarda. Jej wykorzystanie skupia
si¢ na ocenie cech sygnatéw po stronie odbiorczej radaru [126].

Radiolokacyjna funkcja nieoznaczonosci [yn (7, vd)| reprezentuje odpowiedz czasowa
na wyjs$ciu odbiornika dopasowanego na pobudzenie bedace opdzniong w dziedzinie
czasu i przesunietg W czestotliwosci kopig sygnatu sondujacego [51].

Zn (7,vy )| = Tciq (t)cy (t+7)exp(j2zv,t)dt|. (3.18)

Wartosci dodatnie vq odzwierciedlaja odpowiedz zwigzang z potencjalnymi
obiektami zblizajagcymi si¢ w Kkierunku radaru. Warto$¢ opoznienia 7=0 jest
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odniesieniem, a wartosci dodatnie op6znienia dotycza sygnatow odbitych od obiektow
ulokowanych dalej.

W przypadku radaru penetracji gruntu nie ma konieczno$ci analizy przesuniecia
Dopplera. Sygnaty odpowiedzi moga zawiera¢ sktadowe dopplerowskie zwigzane
przyktadowo z przemieszczaniem si¢ radaru lub z zewnetrznymi zaktoceniami.
Wspomniane czynniki nie stanowig jednak w przypadku GPR informacji uzytecznej
| przy zapewnieniu odpowiednich warunkoéw podczas pomiaru mogg by¢ pominigte.
Z tego powodu do analizy sygnatow sondujacych w georadarze przyjeto si¢ analize RAF
wytacznie dotyczaca przekroju dla vg = 0:

]

|2 (2,0)] = | ¢ ()i, (t+7)dt| =[R. (7). (3.19)

—00

W przypadku odbioru dopasowanego jest to modut funkcji autokorelacji obwiedni
zespolonej |R¢(7)|- RAF jest symetryczna wzglgdem srodka |yn(z, va)| = |yn(-7,-va)|, dlatego
celem oddania charakteru sygnatu sondujagcego GPR wystarczy przedstawi¢ potowe
modutu autokorelacji [R¢(z > 0)|.

Poszukujgc sygnatlu radiolokacyjnego, ktory zapewni wysoka rozréznialno$é, dazy
si¢ do uzyskania RAF, ktéra posiada minimalne wartosci dla z # 0 i vq # 0 i maksymalne
dla ¢ = 0 ivg = 0. Nie ma analitycznych narzgdzi umozliwiajacych opis sygnatu na
podstawie znajomosci jego funkcji nieoznaczonosci [51]. Proces uzyskania odpowiedzi
cechujacej sie pozadanymi wiasciwosciami wymaga doboru odpowiedniego sygnatu, co
ze wzgledu na ograniczenia (np. ograniczony czas trwania sygnatu i ograniczone pasmo
przenoszenia) nie jest trywialnym zagadnieniem.

Radarowa funkcja nieoznaczono$ci dotyczy wytacznie sygnatlu uzytecznego [126],
dlatego wnioskowanie 0 przebiegu sygnatu wyjsciowego w warunkach rzeczywistych
w oparciu 0 RAF jest utrudnione. Niemniej, w celu oceny sygnalu pod katem
przydatnosci W zastosowaniu radiolokacyjnym, przyj¢to si¢ wykorzystywa¢ miary
bazujace na przebiegu sygnatu na wyjsciu odbiornika.

Rozpatrywane w pracy sygnaly to w duzej mierze sygnaty z kompresja impulsu, ktore
uzyskuja uzyteczne wiasciwosci w oparciu 0 odbior korelacyjny. Modut funkcji
autokorelacji takich sygnatow cechuje sie obecnos$cig listka gtdwnego 0 szerokosci ML
(ang. ML - mainlobe), ktory z punktu widzenia potrzeby uzyskania wysokiej
rozdzielczo$ci powinien by¢ jak najwezszy. Wartos¢ ML pozwala oszacowac
rozroznialno$¢ odleglosciowa i podobnie jak w podrozdziale 2.2 mozna ja mierzy¢ na
réznych poziomach. Na rysunku 3.3 przedstawiono listek gldéwny z przylegajacymi
pierwszymi listkami bocznymi. Wartos¢ ML jest to czas pomiedzy pierwszymi zerami
w charakterystyce odpowiedzi, a wartosci MLs, MLs, MLio, wyrazajg szerokos¢
pomierzong na poziomach odpowiednio -3 dB, -6 dB, -10 dB w stosunku do wartosci dla
7=0.

Aby unikngé niescistosci i poprawic¢ czytelnos¢ wykresow, modut autokorelacji
przedstawia si¢ zwykle w wersji unormowanej do warto$ci dla z = 0 (dotyczy to rowniez
niniejszej rozprawy).

Poza listkiem glownym w sygnale odpowiedzi wyst¢puja rowniez niepozadane listki
boczne (ang. SL - sidelobes). Moga one powodowa¢ maskowanie odpowiedzi od
pobliskich celow, od ktérych odbite sygnaly w kierunku radaru maja nizszy poziom
energetyczny.
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Wydajno$¢ sygnalu radiolokacyjnego W kontekscie poziomu listkéw bocznych
opisywana jest najczesciej dwiema miarami [68]. Sg to maksymalny poziom listka
bocznego w stosunku do poziomu listka glownego PSL (ang. PSL — peak sidelobe level)
oraz stosunek udzialu energetycznego sktadowych sygnatu w listkach bocznych do
energii listka glownego ISL (ang. ISL — integrated sidelobe level). O ile intuicyjnie sens
wykorzystania tych parametréw jest zrozumiaty, 0 tyle w zwigzku z réznorodnoscia
zastosowan radaru i ksztattu samej odpowiedzi ich definicje wymagaja doprecyzowania.
W przypadku koniecznosci rozréznienia W odpowiedzi celow ulokowanych blisko siebie
nic ma potrzeby analizowania catego sygnalu [127]. Wystarczy zawezi¢ obszar
poszukiwan do =+ g, ktory przewaznie jest kilka badz kilkadziesiat razy dtuzszy niz ML.

Niekiedy dodatkowo wykonuje si¢ podziat obszaru analizy odpowiedzi na blizszy
i dalszy w stosunku do listka gtdéwnego, okreslajgc granice podziatu jako + 7, Na 3.4
przedstawiono wybrane miary poziomu listkéw bocznych. PSL jest najwyzszym
poziomem listka bocznego w catym obszarze poszukiwan. PPSL (ang. PPSL — primary
peak sidelobe level) jest wartoscig szczytowa listka bocznego w obszarze blizszym,
a SPSL (ang. SPSL — secondary sidelobe level) najwigkszym poziomem listka bocznego
W obszarze bardziej odleglym od listka gtdwnego.

l [N Listki boczne - obszar dalszy [ Listki boczne - obszar blizszy (I Listek glowny ‘

IR (1)] [dB]

g —Ty _ ML ¢ E Ty T

—7,

Rys. 3.4. Fragment sygnalu na wyjsciu odbiornika z oznaczonymi wybranymi miarami jakosci sygnatu
radarowego. Przykiadowe Wartosci: PSL = SPSL ~ -16,33 dB, PPSL ~-19,33 dB,
PSL; = -25,33 dB
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Najwigkszy PSL podstawowych sygnatéw radiolokacyjnych z kompresja impulsu
przypada na pierwszy, liczac od gtownego, listek boczny. Jest on tez zrodlem zaklocen
pojawiajacych si¢ najblizej sktadowych uzytecznych i czesto staje si¢ obicktem
minimalizacji. Z racji tego, kolejna przyje¢ta miarg oceny poziomu listkow bocznych jest
wlasnie poziom pierwszego z nich, oznaczany jako PSL;.

Niektore zrodta definiujg ISL zamieniajac licznik i mianownik wyrazenia (3.20), co
W mierze logarytmicznej zmienia wytacznie znak wyniku i nie prowadzi do zmiany jego
warto$ci bezwzglednej. W zastosowaniach optymalizacyjnych dokonywana jest czgsto
modyfikacja sposobu kalkulacji PSL i ISL polegajaca na dodaniu wag odwotujacych si¢
do konkretnego opdznienia [128].

ML/2

I Rc(r)‘zdz'
ISL=10log,, | ———"2 - . (3.20)
[ R(o)f de+ | [R.(c)f dr
-7, ML/2

g

Modut funkcji korelacji wzajemnej sygnatow A i B, istotny z punktu widzenia
odbioru korelacyjnego dany jest zaleznoscia

|Rc,AB (T)| = (3.21)

J. Cig,a (1) Cig g (t+7)dlt

W praktycznych zastosowaniach istotnym elementem opisu sygnatu jest stosunek
mocy szczytowej do mocy sredniej sygnatu PAPR (ang. PAPR — peak-to-average power
ratio). Chwilowa warto$¢ szczytowa sygnalu rzeczywistego moze by¢ mniejsza od
wartosci szczytowej obwiedni. Obok PAPR, operuje si¢ rowniez stosunkiem wartosci
szczytowej mocy obwiedni sygnatu do $redniej wartosci mocy obwiedni sygnatu PMEPR
(ang. PMEPR — peak-to-mean envelope power ratio).

3.5. Impulsowe sygnaly sondujgce

W impulsowych systemach ultraszerokopasmowych stosuje si¢ rézne rodzaje
sygnatow sondujacych. Najbardziej popularny jest impuls Gaussa i jego pochodne:
pierwsza, zwana tez monocyklem gaussowskim i druga, zwana dubletem Gaussa.
Szczegblne whasciwosci W zastosowaniu do sondowan geofizycznych [129, 130] ma tzw.
falka Rickera. Jest ona druga pochodng impulsu Gaussa, jednak z przeciwng amplituda.
W zwigzku z jej charakterystycznym ksztaltem, nazywana jest kapeluszem
meksykanskim (ang. Mexican hat). Fizyczna realizacja nadajnika z falka Rickera jest
trudniejsza niz systemu z monocyklem [117].

Impuls Gaussa ma ksztatt krzywej dzwonowej rozktadu normalnego. Podobnie jak
klasyczny impuls wizyjny, posiada on sktadowg stalg, ktora nie moze by¢ transmitowana
przez antene. Impuls ten moze by¢ wyrazony poprzez

S0 (1) = \/2U7Z exp(— ZZZJ, (3.22)
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gdzie U to amplituda, natomiast y jest stala wptywajaca na nachylenie krzywej. Na
rysunku 3.5 przedstawiono unormowang posta¢ czasowg oraz unormowane widmo
IS(F)|?/ |S(fo)|? impulsu Gaussa 0 wspotczynniku ¥ = 1/ (27-10° i nanosekundowego
prostokatnego impulsu wizyjnego.

10 I _ _ 20 _ _ :
= impuls gaussowski =} impuls gaussowski
%‘0,8‘ . .. [ = 10 - R | . N
El : impuls wizyjny 3 5 impuls wizyjny
= 0,61 | T [EPERSER: P PRSSE L z : T T
g- : H © 20 e i X ...................................
5044 : =t :
=00 0 1Y L A T 2 30 oo N
g N\ E s

0,0 i 2 40

0 1 2 3 4 5 2 0 1 2 3 4 5 6
t [ns] f [GHz]

Rys. 3.5. Impuls Gaussa i prostokgtny impuls wizyjny — przebiegi unormowane w dziedzinie czasu oraz
unormowane moduly widma

Transformata fourierowska impulsu gaussowskiego wynosi

27t x)
Se(f)=Uexp —% . (3.23)

Maksymalna warto$¢ wyrazenia (3.23) osiggana jest dla zerowej pulsacji, natomiast
trzydecybelowe pasmo mozna obliczy¢ przy pomocy wyrazenia

B, =0,8326 . (3.24)
2y

Dla przyjetej W przyktadach widocznych na rysunkach wartoéci y = 1/ (2z-10°), pasmo
wynosi odpowiednio 832,6 MHz.

Bardziej dogodng do bezprzewodowe;j transmis;ji jest pochodna impulsu Gaussa, ze
wzgledu na brak sktadowej stalej. Jej posta¢ czasowa moze by¢ opisana w formie

5., (1) = Lexp(_izj | (3.25)
V2ry® 2y
a jej widmo ma postac
. (271 z)
S, (f)=j2zfUexp | (3.26)

Najwiecej energii skupia si¢ na czestotliwosci feg1 =1/ (27y), za$ trzydecybelowa
szeroko$¢ widma pierwszej pochodnej impulsu Gaussa wynosi W przyblizeniu
Bg]_: 1,16'fcgl.

Wyrazenia (3.27) oraz (3.28) reprezentuja odpowiednio druga pochodng impulsu
Gaussa i jej widmo:

t? 1 t?
Sg2 (1) =U (\/Z}(S _\/Z)(ajeXp(_Z_zzj' (3.27)
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. 27t 7)
S, (f)=-U(2zf) exp —% _ (3.28)

Unormowane widmo kolejnych pochodnych impulsow Gaussa moze by¢ wyznaczone
z zaleznosci (3.29) [131], w ktorej ng to rzad pochodnej, a fegn to czestotliwose, dla ktorej
modul widma przyjmuje najwigksza wartos¢:

s,, (1) (exty)" exp[-(27f 7Y |

- (3.29)
Sy, (f 2 Ny exp(—ng)

cgn )

Na rysunku 3.6 przedstawiono widmo amplitudowe impulsu gaussowskiego i jego
pierwszych siedmiu pochodnych, dla parametru y = 1/ (2z-10°).

) 5 + ; —+ 1,2
= 2

Q = =

= :Nl_

s & T

z =0 5

1) = =01
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=)

=}

J [GHz] n

Rys. 3.6. Impuls Gaussa - unormowane wWidmo mocy pierwszych 7 pochodnych oraz czestotliwosé
srodkowa, pasmo | czestotliwosci graniczne w funkcji rzedu pochodnej

Wraz ze wzrostem rzedu pochodnej zwigksza si¢ czestotliwos¢ srodkowa fegn Oraz pasmo,
jednak przyrost szerokosci pasma dla pochodnych powyzej drugiego rzedu jest
stosunkowo  znikomy. Zjawisko to jest wykorzystywane w  systemach
ultraszerokopasmowych w celu wykorzystania impulsow, ktore spetniaja wymagane
ograniczenia zajmowanych czestotliwosci (przyktadowe ograniczenia przytoczono na
rysunku 3.2).

Niektore zrodta, np. [132], przedstawiajg parametr y W zaleznosci od czestotliwosci
srodkowej fc impulsu. W takim przypadku wynosi on

== (3.30)

Dla ng =0 nie ma mozliwosci zmiany czestotliwosci Srodkowej, przez co wyrazenie
(3.30) ma fizyczny sens gtownie dla kolejnych pochodnych. Przyktadowo dla fc = 1 GHz,
trzydecybelowe pasmo czestotliwo$ciowe impulsu Gaussa wynosi 0,8326 GHz. Pasmo
pierwszej pochodnej to okoto 1,155 GHz, dla kolejnych wartosci ng przyrost pasma jest
nizszy, dla ng = 80 wynosi okoto 1,177 GHz. W georadarach wykorzystuje si¢ z reguty
pochodne nizszych rzedow. Jest to jeden z powodow, dla ktorego niektorzy autorzy
aproksymujg pasmo impulsowych systeméw georadarowych wartoScig czestotliwosci
srodkowej [16, 69].

Zauwazalny jest fakt, ze dla ng > 0, fegn = fcng®°. Aby spetni¢ warunek fegn = fc mozna
przeprowadzi¢ proste skalowanie funkcji €zasu Sgng(t). Rezultatem uwzglednienia statej
wartosci fe dla wszystkich pochodnych jest unormowane widmo przeskalowanych
impulséw Prsk(f) w postaci:
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(Zﬂ\/af;()zng exp[—ng (Zﬁf;()ﬂ
P ()= n," exp(-n, )
P.(f), dlan, =0.

n

, dla n, >0 (3.31)

Na rysunku 3.7 przedstawiono unormowang gestos¢ widmowa mocy przeskalowanego
w sensie stalej czestotliwosci srodkowej fe impulsu Gaussa i jej pierwszych siedmiu
pochodnych oraz =zalezno$¢ czestotliwosci granicznych, pasma i czestotliwoSci
srodkowej od rzedu pochodne;.
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=l I N
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Rys. 3.7. Przeskalowany impuls Gaussa - unormowane widmo mocy pierwszych 7 pochodnych oraz
czestotliwosé srodkowa, pasmo i czestotliwosci graniczne w funkcji rzedu pochodnej

Przy braku skalowania, kolejne pochodne impulsu Gaussa maja taki Sam czas trwania
jak monocykl, jednak czestotliwos¢ srodkowa stopniowo wzrasta. Skalowanie umozliwia
generacj¢ sygnatow 0 tej samej czestotliwoscei fc, kosztem zmiany czasu trwania impulsu.
Najkorzystniejsze (najszersze) pasmo ma monocykl, a dla rzgdow wigkszych od jednosci
szerokos$¢ pasma jest coraz mniejsza.

Ksztatt pierwszych dwoch pochodnych i falki Rickera o tych samych
czestotliwosciach fc przedstawiono po lewej stronie rysunku 3.8. Po prawej stronie
wykreslono korespondujace im unormowane widma. W odréznieniu od unipolarnego
impulsu Gaussa, amplitudy pochodnych przyjmuja rowniez ujemne wartosci.
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Rys. 3.8. Unormowane postaé czasowa i widmo pierwszych dwéch pochodnych impulsu gaussowskiego
0 statej czestotliwosci srodkowej fe= 1 GHz
Poza impulsem wizyjnym, impulsem Gaussa i jego pochodnymi do impulsow
prostych zalicza si¢ rowniez wycinki sygnatu sinusoidalnego [1]. Na rysunku 3.9
zaprezentowano pojedynczy okres sinusoidy (monocykl) i dwa okresy (policykl) oraz
moduly ich widm.
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Rys. 3.9. Unormowane postaé czasowa oraz widmo monocyklu i policyklu

Omowione impulsy stanowig podstawowy zestaw pobudzen georadarowych. Wybor
konkretnego impulsu uwarunkowany jest szeregiem czynnikdw zaréwno natury
sprzgtowej [1], wynikajacych z charakteru sygnatu [129, 133] jak i ograniczeniami
natlozonymi przez uregulowania prawne [133]. Nalezy zaznaczy¢, ze W georadarach
impulsowych bez filtru dopasowanego mozna stosowac tylko anteny 0 liniowej
odpowiedzi fazowej [1]. Szczegdtowy opis problematyki sygnatéw UWB dostepny jest
przyktadowo w [133].
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4. Sygnaly ze schodkowa modulacja czestotliwosci

Jedna z mozliwosci zwigkszenia rozroznialnosci odlegtosciowej jest wykorzystanie
sygnalow 0 szerokim zakresie cze¢stotliwosci chwilowych. Poszerzenie pasma sygnatu
nastepuje poprzez modulacj¢ amplitudy, czgstotliwosci lub fazy [134]. Jak wczesniej
wspomniano, mogg to by¢ impulsy proste 0 czasie trwania rzedu nanosekund. Mogg to
by¢ rowniez sygnaly o dtuzszym czasie trwania, w ktorych zastosowano modulacje
czestotliwosei lub fazy chwilowej. Wykorzystanie takich sygnalow niesie za sobg
konieczno$¢ stosowania ukladéw przetwarzania 0 bardzo wysokiej czestotliwosci
probkowania. Zasadnicza idea sygnatow ze schodkowa modulacja czgstotliwosci polega
na transmisji subimpulséw 0 we¢zszym pasmie na kolejnych no$nych. Wykorzystuje si¢
W ten sposOb szerszy zakres czestotliwo$ci, co teoretycznie zapewnia odpowiednia
rozroznialno$¢é. Dodatkowo, mozliwe jest stosowanie nizszych czestotliwosci
probkowania W torze przetwarzania. Kolejna zaleta dotyczy eliminacji wptywu zaktocen
wystepujacych na okreslonych czgstotliwosciach w oparciu 0 0szczedne probkowanie
(ang. compressed sensing) [135].

Jako wadge sygnatu SF nalezy wymieni¢ konieczno$¢ wydhuzenia czasu trwania catej
transmisji 1 stopien ztozono$ci przetwarzania. Dodatkowo, zmniejszenie czestotliwosci
probkowania sygnatu sprawia, ze pojawiajace si¢ W torze odbiorczym echo moze nie by¢
probkowane doktadnie W czasie pojawienia si¢ piku [53]. Powoduje to pewne straty
nazywane w jezyku angielskim range straddling lub range cusping.

Wehner [19] wymienia trzy warunki, ktore musi spetni¢ emisja wykorzystana jako
subimpuls sygnatu SF. Sg to: a) odpowiednio krotki czas trwania, eliminujagcy wplyw
wzglednego przemieszczenia obiektu i1 radaru, b) czas jej rejestracji zapewniajacy
mozliwo$¢ akwizycji ech od obiektow potozonych w zadanej odleglosci oraz c¢) krok
czestotliwosciowy mniejszy lub rowny odwrotnosci czasu potrzebnego na propagacje
sygnatu do obiektu i z powrotem. Przytoczone wymagania uogélnione sg na klasyczne
zastosowania radiolokacyjne. Dla potrzeb techniki GPR, w ktorej mozna zatozy¢ brak
przemieszczenia obiektu i radaru w trakcie pomiaru, pierwszy warunek nie musi by¢
spelniony.

Matematyczny opis warunkujacy mozliwos$ci i ograniczenia w stosowaniu sygnatow
SF w georadarze przedstawiono w podrozdziale 4.1. Liczna grupa prac traktujacych
0 podstawach teoretycznych schodkowej modulacji czestotliwosci skupia sie na
faktoryzacji radarowej funkcji nieoznaczonosci [27, 51, 113, 136, 137, 138, 139].
W niniejszej rozprawie przyjeto zblizone podejscie, upraszczajac problem do pominigcia
obecnosci sktadowych dopplerowskich w odbieranym echu.

Podrozdziat 4.1 dotyczy problematyki tworzenia profilu odleglosciowego w ramach
sondowan sygnatem typu SF. Wspotcze$nie wykorzystuje si¢ w tym celu szereg metod
0 r6znym stopniu zaawansowania [128]. Adekwatnos$¢ zastosowania konkretnej metody
zalezy nie tylko od rodzaju sygnatu sondujacego, ale réwniez innych czynnikow,
wymieniajgc dla przyktadu liczbe anten i geometri¢ scenariusza radiolokacyjnego.
W pracy ograniczono si¢ do wykorzystania trzech podstawowych metod generacji profilu
odlegtosciowego umozliwiajgcych wykorzystanie w GPR [140].

Wspomniana w rozdziale 3 mozliwos¢ rozpatrywania sygnatu SFCW jako sygnatu
z falg ciaglg lub jako sygnatu SF, zostata uscislona w podrozdziale 4.3. Jest to jeden
z najpowszechniej stosowanych sygnatow w GPR. Dlatego w obrgbie pracy obok falki
Rickera, SFCW stanowi istotne odniesienie w kontekscie poréwnania wynikoéw
uzyskanych innymi metodami.

Kolejny podrozdziat (4.4) dotyczy sygnatow SF z emisjami waskopasmowymi
z modulacjg kata. Kodowanie tego parametru dotyczy zmiany fazy i czestotliwosci
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sygnatu i moze zachodzi¢ w sposob ciagly i dyskretny. Nalezy zaznaczy¢, ze najlepiej
dotychczas opisana klasa sygnatow SF dotyczy subimpulsow z ciagla modulacja
czestotliwosci (SF-LFM). Z tego powodu podrozdziat 4.4 skupia si¢ W mniejszym
stopniu na modulacji czestotliwosci. Poruszane zagadnienia dotycza W istotnej czesci
kodowania fazy w sposob binarny i wielowartosciowy, transformacji kodéw do postaci
cigglej oraz wykorzystania zbiorow komplementarnych.

W podrozdziale 4.5 oméwiono sposob generacji sygnatu SF modulowanego
wycinkami dyskretnej transformaty Fouriera impulsu UWB (SF-DFT). Jest to szczegdlny
przypadkiem schodkowej modulacji czgstotliwosci [127]. W odréznieniu od pozostatych
wspomnianych sygnatow SF, w ktorych transmituje si¢ subimpulsy w postaci: fali cigglej
(SFCW), impulsu z modulacja kata (SF-LFM i SF-PC) lub impulsu z okreslonego zbioru
(sygnatow modulowanych kodami komplementarnymi), w SF-DFT dokonuje si¢
podzialu sygnatu UWB na wezsze podpasma. Kolejne porcje sygnatu, transformowane
do postaci czasowej, transmitowane sa W sposob charakterystyczny dla wszystkich emisji
SF.

Wykorzystanie subimpulsow z kodowaniem kata implikuje zastosowanie filtracji
dopasowanej do sygnatu odbieranego W obrgbie okna czasowego zwigzanego
z pojedynczym subimpulsem. Odbiér dopasowany catej sekwencji SF dodatkowo
komplikuje proces obliczen. Co wigcej, W sygnale wyjsciowym pojawia si¢ niepozadany
efekt zwigzany z wysokim poziomem listkow bocznych. W podrozdziale 4.5 dokonano
przegladu przyktadowych metod eliminacji wptywu tego zjawiska. Zaliczono do nich
poszerzenie pasma pojedynczego subimpulsu, filtracj¢ niedopasowana i kodowanie
migdzyimpulsowe.

Sygnaty SF definiowane s3 przez szereg parametréw dotyczacych zarowno
catosciowego aspektu transmisji, jak i charakteru poszczegolnych subimpulsow.
Niniejszy rozdziat przybliza sposob opisu sygnatu SF oraz klasyfikuje podstawowe jego
rodzaje, bazujac gldwnie na postaci subimpulsu, modulacji miedzyimpulsowej i sposobie
generacji profilu odlegtosciowego. Nalezy podkresli¢, ze wybrane omawiane sygnaty sg
wykorzystywane w radiolokacji w niemalze identyczny sposob. Jednak cze$¢ propozycji
dotyczy adaptacji stosowanych metod do wykorzystania w georadarze. Przyktadem moze
by¢ klasa sygnatow okreslana angielskim akronimem MCPC (ang. MCPC — multicarrier
phase coded waveforms), ktoéra jest bardzo zblizona do rodziny sygnatow SF. Istotna
réznica dotyczy samego procesu transmisji [141], ktory opiera si¢ 0 jednoczesng emisj¢
wszystkich subimpulséw. Takie podejscie jest wykorzystywane w telekomunikacji
w technice wielodostepowej z ortogonalnym podziatem czgstotliwosci (ang. OFDM —
orthogonal frequency-division multiplexing). W ramach pojedynczego subimpulsu
przesytana jest cze$¢ informacji, a ortogonalnos$¢ dotyczy zwykle zapewnienia odstepu
czestotliwosci Af na poziomie odwrotnosci czasu trwania symbolu Tsyms transmitowanego
kodu [114]. Réznica W rozwigzaniu sprzetowym 1 zapewnieniem symultanicznego
nadawania nie wplywa na podejScie do analizy takich sygnatow, ktéra mozna
przeprowadzi¢ W sposob zblizony do analizy SF. Szczegolnie interesujace aspekty, ktore
znalazly zastosowanie W niniejszej pracy dotycza mozliwosci redukcji listkow bocznych
poprzez wykorzystanie zbioréw komplementarnych [142] oraz stosowanie opdznien
fazowych w ramach poszczegolnych waskopasmowych emisji.
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4.1. Idea uzyskiwania wysokorozdzielczych zobrazowan
georadarowych w systemach ze schodkowa modulacja
czestotliwosci

Na rysunku 4.1 przedstawiono diagram sygnalu ze schodkowg modulacjg
czestotliwosci. Na  N¢  kolejnych  czestotliwosciach o, n=0,1,2,...,Nc-1
transmitowany jest subimpuls o pasmie Bp iczasie trwania Ts. Odstep pomiedzy
czestotliwosciami wynosi Af, a czasowy interwal pomiedzy poczatkami transmisji
subimpulséw oznaczono poprzez At. Czas trwania sygnatu SF wynosi Ts.
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Rys. 4.1. Diagram sygnatu ze schodkowg modulacjg czestotliwosci

Dla statej szerokosci widma By dla wszystkich subimpulséw, zakres czgstotliwosci
sygnatu SF wynosi

B=(N,-1)Af +B,. (4.1)

Ogolne wyrazenie na pasmo zajmowane przez sekwencje SF, przy zalozeniu, Ze
sekwencja z rysunku 4.1 przeniesiona jest w zakres pasma podstawowego fc = 0
przyjmuje postaé

_ ( fmax - fmin)
B — e (4.2)

i moze przybiera¢ inne wartosci niz (4.1), dla przypadku braku réwnosci pomigdzy
poszczegdlnymi pasmami subimpulsow Bpn. Sygnal SF w pasmie podstawowym mozna
opisa¢ jako sume

N1
Cosr (1) =D Gy (t—t, )exp(j2rft), (4.3)
n=0
a wersje rzeczywistg, przeznaczong do wyemitowania (fc >> 0) w formie
N, -1

svsr (1)= D Re[ ., (t-t,)exp(j2x ft)exp(j2zft)], (4.4)
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gdzie cign to obwiednia zespolona subimpulsu transmitowanego na n-tej czestotliwosci
fn, ktorag mozna wyznaczy¢ w oparciu o zalezno$¢:

N, +1

f, = f,+nAf =(n— +1jAf : (4.5)

W celu uproszczenia opisu radarowej funkcji nieoznaczonosci takiego sygnalu mozna
przyja¢ pewne zalozenia: staly odstep Af pomigdzy sktadowymi czestotliwosciami
sygnatu SF, transmisje od chwili to = 0 oraz przesuni¢cie w pasmie zapewniajace fo = 0.
Majac to na uwadze, nie zmieniono poszczegdlnych oznaczen i1 sygnatl SF opisano
W postaci

N1

Casr (1) = D Gy (t—NAt)exp( j27nAft), (4.6)

n=0

a jego radarowg funkcje nieoznaczonosci (3.18) poprzez wyrazenie

X (Tvy)| = _[Zcmn (t—nAt)exp( j2znAft) x
o 10 (4.7)
N, -1
x D" Crn (t—MAt+7)exp[ - j2zmAf (t+7) [exp( j27v,t)dt|,
m=0

gdzie m = 0,1, 2,...,Nc- 1. Po uporzadkowaniu funkcja RAF sygnatu SF uzyskuje
postac:

@ N—1N,-1
Za (z.v4)| = j@no > Gy (t—NAL)CE , (t—MAL+7)exp(j27znAft) x “8)
xexp(—j2rmAft)exp (— j2zmAf 7 )exp( j2zv,t)dt]

Wprowadzajgc zmienng pomocniczg ta:

t, =t—nAt,
(4.9)
t=t, +nAt,
funkcja nieoznaczonos$ci przyjmuje forme
o N.,-1N.-1
i TVd J.ZZCW Coym (ta +NAL—MAL +7)x
2% n=0 m=0
xexp(—j2rmAf r)exp| j2znAf (t, +nAt)|x (4.10)

xexp| - j2zmAf (t, +nAt) Jexp| j2zv, (t, +nAt) |dt,|.

Porzadkujac poszczegdlne wyrazy uzyskuje sie:
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o N, —lN -1
2. (z.v4)| = J. D Cign (ta) G (ta + NAt—MAL +7)

—oo N=0 m=0
xexp(—j2zmAf r)exp( j2znAft, )exp( j2znAfnAt)x
xexp(— j2zmAft, )exp(— j2zmAfnAt) x
xexp( j2zv,t, )exp(j2zv nAt)dt,|
oraz separujgc zmienne niezalezne od catki
N =1N -1 «©

=133 [ Cign (£) 6 (4 + NAL—MAL+7)x

n=0 m=0 _,

;{n Tvd

xexp(—j2zmAft, Jexp( j2znAft, )exp( j2zv,t, )dt, x

)
)

X exp( j27v, nAt)| ,

xexp(—j2zmAf z)exp( j2znAfnAt

a dalej

chl N1 o

jc,qn Ciym (Ea + NAL—MAL +7)x

Zn Tvd

xexp(—127zmAftA)e p(j2znAft, Jexp(j2zv,t,)dt, x
xexp(—j2zmAf r)exp| j2znAt (v, —mAF +nAf )]‘

Wprowadzajac kolejng zmienng pomocnicza
p=m-n

do uporzadkowanej w tym celu zaleznosci (4.13) otrzymuje si¢

~1N.-1 «©
Zn Tvd

n=0 m=0 "o,

xexp[ —j2z(m—n)Aft, Jexp(j2zv,t,)dt, x
xexp(—JZﬁmAfr)exp[JZﬂnAt(vd —(m-n)Af )]‘

co w konsekwencji pozwala wyznaczy¢ RAF sygnatu SF w postaci:

N.-1N.-1 =

ZZICM Iqm[t pAt+I]><

n=0 m=0 _

Zn z-Vd

xexp[— j2z pAft, Jexp( j2rv,t, ) dt, x
xexp(—j2rmAf r)exp| j2znAt (v, — pAf )]‘

exp(— j2zmAfnAt)x

ZZICW .qm (m—n)At—H':Ix

(4.11)

(4.12)

(4.13)

(4.14)

(4.15)

(4.16)

Grupujac odpowiednie elementy wyrazenia podcatkowego uzyska¢ mozna nastgpnie
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Nc—lNc—lOO
Zn(r Vd Iclqn |qm —pAt-l—T]X
xeXp[jZﬂ(Vd — pAf)t, dt, x (4.17)

xexp(—j2zmAf 7)exp| j2znAt(v, — pAf )]‘

Nalezy zauwazy¢, ze calka w (4.17) jest rowna co do modutu radarowej funkcji
nieoznaczono$ci pojedynczego impulsu yno, stanowigcej odpowiedZz na wymuszenie
z dodatkowym czasowym przesunieciem pPAt opdznieniem 7 oraz przesunieciem
dopplerowskim pAf. W takim przypadku funkcje RAF sygnalu SF mozna zapisaé
W postaci

N,-1N,-1
Zno (T— PAt,v, — pAf )x
s o (4.18)

xexp(— j2rmAf 7)exp| j2znAt (v, — pAf )]

7 (7. )‘ =

W oparciu 0 zalezno$¢ sumacyjng przedstawiong w [113]

N,—1N,-1 0 Ne—1p] N, -1 N —1-{p|
YYix= Y Y fy)  +Y Y fey| @19
h=0 m=0 p=—(N-1) m=0 A=m—p p=l n=0 m=p+n

daje si¢ przeksztatci¢ wyrazenie (4.18) do postaci

0 N, -1-|p|
> exp[-j2zpat(v, — pAf)]x
p=—(N.-1) m=0
xexp[ j27zm(—Af r+At(Vd — pAf ))} Yoo (r— PAt, v, — pAf )x

N, -1 N.-1-|p|
x> > exp(—j2zpAfr)x

p=1 n=0

><exp[j27zn(—Afr+At(vd — pAf ))Jln,o(f— PAL,v, — pAf )‘

Xn (T’Vd )‘:

(4.20)

Korzystajac z mozliwosci potraktowania niektérych wyrazen jako szeregdw
skonczonych, dla ktorych wlasciwa jest zaleznos¢:

. (1
. =NJ
& 1-exp(jN9) . (N-1) Sm(z j
Yexp(jng)=—-—"—"= exp{w . (42D
pr 1-exp(j9) 2 Sin(;‘gj

mozna dalej wykazac, ze:
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N, —1-|p|

> exp| jm{27(-Af 7+ At(v, - paf )} |

m=0

=exp| - j (N, —1-|p|)(-Af £ + At (v, - pAf)) |x (4.22)

(N, Io)(-Af e (v, - paT))
sin| 77 (~Af 7+ At (v, — pAf ) |

oraz
NC—Zl—:peXp[jn{Zﬁ(—Afr+At(vd — paf))} |
= exp[—j;z( N, —1—|p[)(-Af 7 + At (v, — pAf ))]x (4.23)

><sin[zz(NC —| p|)(=Af 7 + At (v, — pAf ))J
Sin[ﬁ(—Aff+At(Vd — pAf ))} .

Podstawiajac do RAF wyrazenia (4.22) i (4.23) oraz dokonujgc uporzadkowania
umozliwiajacego przyjecie funkcji pomocniczych:

A(z,vy) = exp[ j ( p*Af At — pAf r)]exp[ jm(N, —1)(vyAt—Af 7 — pAfAL) | (4.24)
oraz

[ ={N, o a1+ (v, 1)

B(r, : 4.25
(s sin [ﬂ(—Af 7+At(vy — pAf ))} (4.25)
funkcja nieoznaczonos$ci sygnatu SF przyjmuje forme
N1
7 (7.4 )‘ = Z A(7,vy)B(7,vy) Zuo (T — PALV, — PAF ). (4.26)
p=-(N;-1)

Na rysunkach 4.2 oraz 4.3 przedstawiono zalezno$¢ A i B dla poszczeg6lnych
warto$ci p przy zerowym przesuni¢ciu Dopplera. Modut funkcji A jest staly w obrebie
catego zakresu argumentow i wynosi 1. Funkcja A wprowadza liniowe opdznienie fazy
dla konkretnej wartosci 7, kolorem czarnym oznaczono odwini¢tg fazg A dla 7=0.
Opoznienie czasowe na rysunkach zostalo unormowane w stosunku do odwrotno$ci Af.
Funkcja B przyjmuje wartosci rzeczywiste 1 cechuje si¢ okresowosciag 2 / Af oraz 1/ Af
co do modutu branego pod uwage w wykorzystanej definicji RAF. Nalezy zaznaczy¢, ze
sg to warto$ci niezmienne dla catej klasy sygnatow SF. Przy stalym odstepie czasowym
i liczbie subimpulsow, mozliwo$¢ ingerencji w RAF sygnatu SF dla vq = 0 zostaje
ograniczona do modyfikacji trzeciego czynnika wyrazenia (4.26), bedacego funkcja
nieoznaczonosci pojedynczego impulsu yn,o.
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tAf 0 2 A f

Rys. 4.2. Zaleznos¢ sktadowych RAF sygnatu SF — B oraz odwinietej fazy a od argumentu sumowania

p i opoznienia t przy Nc = 10 i vg = 0. Na prawym wykresie naniesiono kolorem czarnym odcinek dla
=0

3 2 TAf

T Af 2 p p

Rys. 4.3. Zaleznos¢ sktadowych RAF sygnatu SF — B oraz odwinigtej fazy a 0od argumentu sumowania
p i opdznienia T przy Nc = 5 i va = 0. Na prawym wykresie naniesiono kolorem czarnym odcinek dla t =0

Dotychczasowe analizy dotyczg ogdlnego podejscia obejmujacego caty zakres p oraz
uwzglednienia sktadowej dopplerowskiej. Jak wspomniano, dla georadaru nie ma
potrzeby dokonania analizy sygnaléow pod katem rozdzielczosci czestotliwosciowe;.
Warto rowniez skupi¢ si¢ na waskim obszarze niejednoznacznosci ograniczonym do
p = 0. Zawezone kryterium analizy nie wptywa na modut czynnika A, natomiast warto$¢
B przyjmuje postac:

_sin(zN.Af7)

B(. )|P=°_ sin(7Af 7) (4.27)

W tak zdefiniowanych warunkach mozna przyja¢ za stuszny powszechny postulat
dotyczacy zaleznosci modutu funkcji autokorelacji sygnalu SF od modutu iloczynu
autokorelacji sktadowych subimpulsow i wyrazenia (4.27) [113, 127, 134].

Prosty impuls radiolokacyjny i jego funkcje autokorelacji mozna wyrazi¢ jako:

Cq(t)= % rect(Tij (4.28)
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oraz

1—m, dla |z'| <T,
IR.(2)| = T

0, dla |z'| >T..

(4.29)

Na rysunku 4.4 przedstawiono podstawowe przebiegi impulsu prostego o czasie trwania
Ts =1 / Af

Af

Rys. 4.4. Unormowane przebiegi impulsu prostokgtnego, jego autokorelacji i unormowanego widma
0 czasie trwania Ts =1/ Af

Unormowany przebieg funkcji autokorelacji impulsu prostokatnego zostat
wykorzystany na rysunku 4.5 jako przyktadowy czynnik funkcji autokorelacji sygnatu
SF. Razem z nim przedstawiono modut iloczynu czynnikow A i B dla N =5, 10, 151 20.
Czas trwania impulsu dobrano, aby réwnat si¢ odwrotnosci odstepu pomigdzy
czestotliwosciami sktadowymi Ts = 1/ Af.
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Rys. 4.5. Unormowane czynniki RAF sygnatu SF w funkcji opoznienia przy roznej liczbie subimpulsow
i zerowym przesunieciu Dopplera

W omawianym przypadku, funkcja autokorelacji sygnatu SF przyjmie wartosci
zerowe zgodnie z (4.29). W pozostatym obszarze bedzie ona wycinkiem modutu iloczynu
AB oknem czasowym o ksztalcie modutu Rc. Warto zauwazy¢, ze rozdzielczo$¢ mozliwa
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do uzyskania w oparciu o wykorzystanie sygnatu SF jest uwarunkowana gtéwnie
szerokoscig skoku czgstotliwosciowego Af oraz liczba subimpulséw Nc. Na rysunku 4.5
widoczna jest tendencja zawezenia listka gtownego modutu AB wraz ze wzrostem N,
czyli przy statym Af, ze wzrostem pasma B sygnatu SF. Wartos¢ ML iloczynu modutu AB
koresponduje z czasem 2/ (NcAf). Zauwazalny jest rowniez wzrost liczby listkow
bocznych przy utrzymaniu dos¢ wysokiego ich poziomu w strefie blizsze;.

Dla potrzeb generacji wysokorozdzielczych zobrazowan zasadnym byloby
utrzymanie jak najszerszego pasma. W przypadku georadaru mozliwy zakres
czgstotliwosci ograniczony jest od dotu wlasciwie sktadowg stala, a od gory wzrostem
thumienia fali elektromagnetycznej przez grunt. Istotne zatem wydaje si¢ poszukiwanie
rozwigzan wilasciwych dla dostepnych szerokosci pasma poprzez wptyw na wybrane
parametry sygnatu SF.

Do wykorzystywanych w radiolokacji sposoboéw poprawy wiasciwosci sygnatu SF
zalicza si¢ w szczegbélnosci modyfikacje parametrow pojedynczych subimpulsow
(gtdwnie zmiane pasma, np. poprzez modulacje) oraz korekcje wartosci poszczegolnych
skokow czgstotliwosciowych (kodowanie czestotliwosciowe).

Wspomniane modyfikacje nie zostaly omowione w kontek$cie wykorzystania
w radarze penetracji gruntu lub zostaly poruszone jedynie w znikomym stopniu. Z tego
powodu w podrozdziale 4.5 zostanie przeprowadzony przeglad wybranych mozliwosci
poprawy teledetekcyjnych  wlasciwosci sygnaléw ze schodkowa modulacja
czestotliwosci.

4.2. Problematyka tworzenia profilu odleglosciowego
w radarach ze schodkowa modulacja czestotliwosci

Jedng z mozliwo$ci przetwarzania sygnalow SF po stronie odbiorczej jest
potraktowanie zbioru subimpulséw jako pojedynczego sygnatu. Moze to by¢ zasadne dla
przypadkow, w ktorych schodkowos¢ zmian czgstotliwosci jest rodzajem modulacji
wewnatrzimpulsowej. Takie podejscie pozostaje jednak W sprzecznosci z ideg
wykorzystania SF dla wspomnianych wcze$niej korzysci.

W ujeciu ultraszerokopasmowym wykorzystuje si¢ najczesciej trzy metody [140]:
a) metode odwroconej transformacji Fouriera, ktora w literaturze nazywana jest krotko,
od akronimu dotyczacego szybkiego algorytmu jej przeprowadzenia, metoda IFFT (ang.
IFFT — inverse fast Fourier transform), b) metodg obliczania profilu w dziedzinie czasu
(ang. TD — time domain) oraz c) kalkulacje profilu odleglosciowego w dziedzinie
czestotliwosci (ang. FD — frequency domain). Metoda TD i FD skupiajg si¢ na
rekonstrukcji sygnatu SF z poszczegoélnych subimpulséw. Stanowi to krok posredni,
a profil odlegtosciowy powstaje w procesie odbioru Kkorelacyjnego w oparciu
0 odtworzong wersje sygnatu zgodnie z wybranym sposobem. Wspomniane metody
realizujg pewne operacje matematyczne, ktore mogg by¢ implementowane w praktyce na
rézne sposoby. Sam dobodr techniki realizujacej poszczegolne podejscia nie stanowi
przedmiotu pracy. Istotne jest jednak sprawdzenie realizowalnosci ujetej w pracy
koncepcji w oparciu 0 najczesciej wykorzystywane metody tworzenia profilu
odlegtosciowego w radarach klasy SF.

Metoda IFFT jest najczesciej wykorzystywana w radach z sygnatem SFCW [85].
Zatdzmy, ze sygnal sn 0 statej amplitudzie u, nadawany na n-tej czestotliwo$ci opisany
jest zalezno$cia

s, (t)=u, cos[ 27 ( f, +nAf )t+0]. (4.30)
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Po odbiciu si¢ od nieruchomego celu ulokowanego w odlegtosci R sygnat ten
odbierany jest jako:

S, (t)=u, cos{Zn( f, +nAf )(t —Eﬂ =u, cos[27r( fo +nAf )t +¢n] : (4.31)
14

gdzie urm to amplituda odebranego sygnatu, ¢n to opdznienie fazy w stosunku do fazy
sygnatu nadanego, ktére moze by¢ opisane poprzez wyrazenie:

_ATIR o nar ZRAL (4.32)

v v At

&,

W drugim sktadniku sumy w wyrazeniu (4.32) zawarta jest informacja o przesunigciu
czestotliwosci fs zwigzanym z odbiciem od celu na odlegtosci R

j_AT2R (4.33)
At v

Zaleznoscig umozliwiajaca przejscie z dziedziny czestotliwosci do dziedziny czasu
jest odwrotna transformacja Fouriera. Idea uzyskania profilu odleglosciowego metoda
IFFT polega na akwizycji zbioru N¢ probek, najczesciej po jednej z kazdego odebranego
subimpulsu. Dopuszcza si¢ pobranie probki po procesie odbioru dopasowanego. Kazda
Z probek jest reprezentowana liczbg zespolong, ktoéra musi zawieraé informacje
0 przesunigciu fazy wzgledem nadanego sygnatu oraz o wadze z jaka sygnal zostal
ostabiony lub wzmocniony. Wektor utworzony z N probek, w ktorym kazda dotyczy
kolejnej czestotliwosci sekwencji SF, poddawany jest odwrotnej transformacji Fouriera.
W efekcie profil odleglo$ciowy jest odwrotng transformata Fouriera zapisanego wektora
[77]. Proces powstawania zobrazowania w podany sposob przyjelo si¢ nazywac
syntetycznym profilowaniem odlegtosci.

Jednym z ograniczen metody IFFT jest zakres jednoznacznego pomiaru definiowany
jako iloraz

14
Ru,IFFT = m . (4-34)

W przypadku duzych réznic pomi¢dzy sktadowymi czestotliwosciowymi f, sygnatu SF,
metoda IFFT moze wprowadza¢ do wynikowego zobrazowania informacje spoza zakresu
sondowania. Przyktadowo obiekt silnie odbijajacy fale elektromagnetyczne znajdujacy
si¢ W otoczeniu o$wietlanego obszaru moze generowaé echo, ktore zostanie wykryte jako
sygnat uzyteczny. Nalezy mie¢ na uwadze, ze zakres jednoznacznego pomiaru
podzielony jest na N¢ komorek odlegtosciowych. Powoduje to zwykle koniecznosé¢
sztucznego zwigkszania ich liczby poprzez uzupetnienie zerami wektora wejsciowego do
algorytmu IFFT.

Tworzenie dtuzszych profili odleglosciowych (ang. ERP — extended range profile)
wymaga akwizycji wigkszej liczby probek z poszczegdlnych subimpulsow [48, 49],
a W niektorych przypadkach z kilku paczek sygnatu SF [19]. Ograniczajac problem do
zobrazowan georadarowych bliskiego zasiegu, istotne jest skupienie si¢ na przypadku,
w ktorym sektor wystgpienia uzytecznego echa skupia si¢ W obrebie tAf = £ 1.

Na rysunku 4.6 przedstawiono modul sygnalu na wyjsciu odbiornika realizujacego
proces korelacji sygnatu odebranego z sygnatem nadanym Rcno, dla kazdej ze zbioru N¢
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czestotliwosci. Opoznienie zwigzane Z Czasem przyjécia sygnalu odbitego od trzech
obiektéw wynosi odpowiednio: tAf = 0, zAf = 0,13 oraz 7Af = 0,47. Odpowiedz od
srodkowego obiektu jest stabsza 0 10 dB od pozostatych.

J—

Rys. 4.6. Modut korelacji sygnatu nadanego i sygnatu odebranego dla poszczegolnych czestotliwosci
sktadowych sygnatu SF
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Rys. 4.7. Interpretacja graficzna syntetycznego profilowania ERP w oparciu o metode IFFT

Proces powstawania ERP w oparciu o dwa przyktadowe profile zostal przedstawiony
w formie graficznej na rysunku 4.7. Indywidualne profile to odwrotne transformaty
Fouriera wektorow zawierajacych probki, ktérych modut jest wyswietlony na rysunku
4.6. Profil A powstat poprzez probkowanie sygnatu doktadnie w chwili przyjscia echa od
pierwszego obiektu. Jest to przypadek szczegélny, poniewaz najczeSciej sygnal na
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wyjsciu odbiornika jest probkowany w chwilach blizej nieokreslonych w stosunku do
czasu przyjscia echa. W obszarze centralnym profilu A widoczny jest silny wptyw echa
od tego celu i wierne odtworzenie poziomu echa nr 2. Trzecie echo, ze wzgledu na
wigkszy dystans w stosunku do chwili probkowania, jest wyraznie stabsze. Wartos¢
tAf=0,47 znajduje si¢ na skraju strefy jednoznacznego pomiaru definiowanej od
7Af =-0,5 do 7Af = 0,5. Chwila probkowania profilu B ma miejsce po wystgpieniu echa
od trzeciego obiektu, a sam profil nie obejmuje dwoch pierwszych obiektow.
Przyktadowy ERP umozliwiajacy poprawne odtworzenie wag wszystkich ech powstat
w oparciu o0 ztozenie profilu A i profilu B i zostal oznaczony na rysunku 4.7 krzywa
przerywang.

Z technika ERP zwigzany jest szereg problemow praktycznych zwigzanych z
doborem odpowiednich parametréw sygnatu SF oraz sposobem osiggnigcia superpozycji
poszczegolnych profili sktadowych. W pracy [143] poruszono aspekty profilowania ERP
W sposob imponujgco szczegdtowy, obejmujgc przy tym rozwazaniami klas¢ sygnatow
SF-LFM i SF-PC. Realizacj¢ powigkszenia obszaru jednoznacznego pomiaru sygnatow
SF z prostym impulsem zaproponowano w [144] wykorzystujac filtr Wienera do
poszerzenia pasma subuimpulsu.

Generowanie profilu odlegltosciowego W dziedzinie czasu [145] wymaga
rekonstrukcji postaci czasowej sygnatu SF w oparciu o schemat z rysunku 4.8. W czg¢sci
a) wyswietlono cztery przyktadowe sygnaty z pasma podstawowego. Moga to by¢
subimpulsy przeznaczone do nadania lub odebrane fragmenty sygnatu.

i NLOSR f |

Rys. 4.8. Proces rekonstrukcji sygnatu SF w oparciu 0 metode dziedziny czasu — TD
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W wersji cyfrowej sa to probki pozyskane z dyskretnym krokiem czasowym rownym
odwrotnosci czestotliwosci probkowania fyrspr. Jest ona dobierana jako wielokrotno$é
OSRspr pasma pojedynczego sumbimpulsu B, (z ang. OSR — oversampling ratio)

f . son = OSRypeB, - (4.35)

OSRspr stanowi kompromis pomiedzy minimalng wartoscia wynikajaca z twierdzenia
0 prébkowaniu, a wspotczesnymi mozliwosciami sprzetowymi. Jest to parametr, ktory
wplywa na wierno$¢ odtworzenia sygnatu SF i w konsekwencji na koncowe parametry
profilu odlegtosciowego [40]. Kolejny krok z rysunku 4.8.b dotyczy zwigkszenia
czestotliwoscl probkowania sygnalow pasma podstawowego, dopetnienia ich zerami do
dhugos$ci catej sekwencji i odpowiednim przesunigciu W dziedzinie czasu. W efekcie
czestotliwo$¢ probkowania uwzgledniona na kolejnych etapach probkowania powinna
by¢ NcOSRtp razy wigksza od forspr. Etap c) dotyczy odpowiedniego przesunigcia
w dziedzinie czestotliwosci i korekcji  fazy nadprobkowanych —subimpulsow.
W konsekwencji sumujac wszystkie przygotowane W poprzednich krokach porcje
sygnatu uzyskuje si¢ zrekonstruowany sygnat SF, co ilustruje rysunek 4.8. d.

Schemat trzeciej najczgsciej stosowanej metody umozliwiajacej generacje profilu
odlegtosciowego W radarach z sygnatami SF przedstawiono na rysunku 4.9.

|| I Y IS S S A S N A A (S A S — N S — E— — — _— —
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Rys. 4.9. Proces rekonstrukcji sygnatu SF w oparciu 0 metode dziedziny czasu — FD

W czeéci a) zobrazowano subimpulsy w dziedzinie czgstotliwo$ci (moduty ich
widma). Metoda FD polega na odpowiednim przesuni¢ciu sygnalow w dziedzinie
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czestotliwosci zgodnie z czeScig b) rysunku 4.9, z zachowaniem odpowiednich relacji
fazowych. W dyskretnej postaci sg to probki transformaty Fouriera poszczegdlnych
subimpulséw. Zazwyczaj wybiera si¢ probki odpowiadajace  konkretnym
czestotliwosciom (rysunek 4.9. ¢) i umieszcza w odpowiednim miejscu wypadkowej
transformaty (rysunek 4.9. d). W celu poprawy szczegdétowosci odtworzenia sygnatu
stosuje si¢ zwigkszenie rozdzielczosci transformat z etapu a), tak aby wypadkowa
czestotliwos¢ probkowania byta OSRrp razy wigksza od for spr. Nie istnieje tutaj potrzeba
zwigkszania czestotliwo$ci probkowania kazdego subimpulsu do pozioméw uzywanych
w metodzie TD. Wypadkowa czgstotliwos¢ probkowania zostaje ustalana dopiero na
etapie d). Konstrukcja filtru dopasowanego moze by¢ przeprowadzona réwniez
w stosunku do sygnalu z ostatniego etapu. Nalezy w takim wypadku spowodowaé
generacj¢ sygnatu odbitego od obiektu punktowego, co moze by¢ problematyczne [146].
Umozliwia to jednak kalibracje eliminujaca wptyw toru przetwarzania.

Wymienione metody posiadajg okreslone wady i zalety. Metoda IFFT moze
prowadzi¢ do niepozadanego generowania falszywych alarmow w wigkszym stopniu niz
pozostate przez znieksztalcenie profilu odlegtosciowego zwigzane z niedoskonatoscig
samej transformacji fourierowskiej. W tym przypadku wystepuje mozliwos$¢ przecieku
energii pochodzacej od celu do sgsiednich komorek odlegtosciowych profilu. Nalezy
jednak zaznaczy¢, ze metoda ta jest najmniej ztozona obliczeniowo [140]. Metody TD
i FD nie posiadajg ograniczen W postaci pogorszenia niejednoznaczno$ci pomiaru
odlegto$ci. Metoda TD wymaga nadprobkowania kazdego subimpulsu, co nie jest
konieczne w metodzie FD [146]. Wyniki badan opisanych w niniejszej pracy w miare
mozliwosci obejmujg poszczegdlne metody oraz ich podstawowe parametry. Do obliczen
profilu wybrano oméwione wcze$niej schematy. Warto jednak zaznaczyc¢, ze sposob ich
realizacji przenoszacy wprost rozwazania teoretyczne na proces kalkulacji numerycznych
nie zawsze jest najefektywniejszy. Przyktadowo, realizacja odbioru korelacyjnego moze
by¢ przeprowadzona zaréwno W oparciu 0 sygnaty z rysunkéw 4.8.d i 4.9.d, jak
I poprzez superpozycje korelacji poszczegdlnych subimpulséw z tych rysunkéw [147].

Nalezy zaznaczy¢, ze rozroznienie obiektow, od ktorych sygnaly odbijane sg w czasie
trwania tego samego impulsu jest w praktyce trudniejsze [68]. Duze znaczenie
w przypadku generacji profilu odlegtosciowego, ktory w poprawny sposob przedstawia
informacje o obiekcie, ma poprawna kalibracja toru referencyjnego [148].

Poza wymienionymi, spotykane sg roéwniez inne warianty tworzenia profilu
odlegtosciowego. Naleza do nich modyfikacje wymienionych metod zwigzane
Z mozliwoscia realizacji wymienionych zabiegéw réznymi sposobami lub w odmiennej
kolejnos$ci, zachowujac matematyczny sens catego procesu [147, 149, 150]. Popularne sg
rowniez techniki wykorzystywane w radarach z syntetyczng aperturg (ang. SAR —
synthetic aperture radar), skupiajgce si¢ na obiektach ruchomych oraz obejmujace inne
odtamy radiolokacji [128, 151, 152].

W ramach rozprawy, przy opisie wynikow dotyczacych sekwencji SF przyjeto
konwencje dodawania na koncu zestawu akroniméw jednego z trzech: IFFT, TD, FD,
jednoznacznie wskazujacego na metodg jego generacji.

4.3. Radar ze schodkowa modulacja czestotliwosci z fala
ciggla
Generalnie georadary ze schodkowa modulacjg czgstotliwosci SFCW traktowane sg

jako radary pracujgce z falg ciggly. Wigze si¢ to z praktyczng implementacjg ich realizacji
[7], ktéra obejmuje transmisje W sposob ciggly, a poszczegédlne fragmenty sygnatu
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probkowane sa W okreslonych wycinkach czasu zwigzanych z emisja konkretnej
czestotliwosci. Radar z falg ciggla ze schodkowsg modulacja czestotliwo$ci, 0 rownym
odstepie czestotliwosci, to W zasadzie radar z sygnalem z liniowa modulacja
czestotliwoscel z nizsza czestotliwoscig probkowania. Biorge zatem pod uwage sposob
przetwarzania informacji, radary SFCW mozna potraktowac jako szczegdlny przypadek
radaréw SF, w ktorych profil odlegtosci uzyskiwany jest w oparciu 0 metodg IFFT.

Istnieja rozne podejscia do rozwigzan konstrukcyjnych radarow SFCW. Moga to by¢
systemy monostatyczne i bistatyczne. Rozrdznia si¢ réwniez radary homodynowe
(z zerowa czgstotliwoscia posrednig) i heterodynowe oraz radary z linig odniesienia
[153]. Informacje potrzebng do konstrukceji profilu odlegtosciowego metodg IFFT mozna
uzyska¢ w oparciu o wektorowy analizator obwodow (ang. VNA — vector network
analyser). Stosunkowao duza liczba schematéw realizacji radaru SFCW umozliwia
tworzenie réznych wariantow stosunkowo tanich prototypéw w oparciu o technike radaru
programowalnego (ang. SDR — software defined radar), w tym wykorzystujac autorska
propozycje [154]. Na rysunku 4.10 przedstawiono schemat blokowy
superheterodynowego radaru SFCW [77].

Syntezer

2

ADC

vy

DSP

STALO - heterodyna stabilna

DSP - cyfiowe przetwarzanie sygnalow
LPF - filtr dolnoprzepustowy

LNA - wzmacniacz niskoszumny

PA - wzmacniacz mocy

Rys. 4.10. Przykladowa realizacja bistatycznego radaru SFCW — przetwarzanie superheterodynowe

W takim uktadzie sygnat transmitowany jest na czestotliwosci syntezera, a proces
przetwarzania odbywa si¢ na cze¢stotliwosci heterodyny stabilnej (ang. STALO — stable
oscillator). W kolejnych krokach nastepuje detekcja kwadraturowa, eliminacja
niepozadanych sktadowych wysokoczestotliwosciowych filtrem dolnoprzepustowym
(ang. LPF — low-pass filter) i probkowanie. Dalsze przetwarzanie realizowane jest
cyfrowo w bloku DSP (ang. DSP — digital signal processing). Poza zapewnieniem
koherencji istotna jest rowniez synchronizacja podstawy czasu, aby umozliwi¢ zapis
probek w konkretnych chwilach. Wzmacniacze w schemacie 4.10 zapewniaja
odpowiednie poziomy sygnaléw. Szczegdlnie istotne jest zapewnienie odpowiedniego
poziomu mocy sygnatu na wyjsciu poprzez wzmacniacz mocy (ang. PA — power
amplifier) oraz wzmocnienie sygnatow uzytecznych bez podnoszenia poziomu tla
w oparciu 0 wzmacniacz niskoszumny (ang. LNA — low-noise amplifier).

Radary SFCW s3 poza impulsowymi, najczes$ciej wykorzystywane w technice
penetracji gruntu [1]. Zostaty one zaklasyfikowane w pracy jako radary SF, w ktorych
pojedynczy subimpuls jest falg ciagly. Takie zalozenie mozna interpretowac jako
wysytanie radarowego impulsu prostego (4.28) na poszczegoélnych czestotliwos$ciach
no$nych wydhluzajac jego czas trwania. Poniewaz pasmo By takiego sygnatu jest zalezne
od czasu trwania Ts, do rozwazan przyjeto Ts>1/Af. W celu separacji sygnatu
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uzytecznego od sktadowej statej w odbiorniku mozna dokona¢ nieznacznego statego
przesunigcia impulsu prostego W dziedzinie cze¢stotliwosci.

Inny przyktad realizacji radaru SFCW obejmuje transmisje dwoch tonow w czasie
pojedynczego subimpulsu [155]. Informacja 0 rozktadzie harmonicznych w sygnale
odpowiedzi utatwia separacj¢ np. odpowiedzi generowanej przez ztacza nieliniowe od
innych obiektow w tle sceny radiolokacyjnej.

4.4. Wewnatrzimpulsowe kodowanie kata subimpulsow

Funkcja autokorelacji sygnatu stanowigcego subimpuls wptywa na RAF sekwencji
SF. Z tego powodu w ramach emisji waskopasmowych stosuje si¢ znane z radiolokacji
sygnaty z modulacjg kata. Nalezg do nich sygnaly z modulacja cz¢stotliwosci i fazy
0 kodowaniu ciagtym i dyskretnym. Wprowadzone zmiany kata w czasie trwania
subimpulsu powodujg poprawg ksztattu funkcji autokorelacji w stosunku do impulsu bez
modulacji. W szczegolnosci zmiany dotyczg obnizenia poziomu listkdbw bocznych.
Niniejszy podrozdzial obejmuje przeglad najpopularniejszych sygnatow 0 wskazanych
wilasciwosciach. W tym miejscu oméwiono rowniez technike eliminacji skokowych
zmian sygnatu w przypadku dwuwartosciowej modulacji fazy.

4.4.1. Sygnal radiolokacyjny Z modulacjg czestotliwosci

Najpopularniejszym sygnatem radiolokacyjnym efektywnie wspierajacym kompresje
jest impuls radiolokacyjny z liniowa modulacjg czestotliwos$ci. Jego postac opis i funkcje
autokorelacji mozna wyrazi¢ w postaci [51]:

Gy (t)= % rect[Tl] exp( jrk t*) (4.36)

S

oraz

o)

R _ 1—T— ' dla |T|STS
| C(z—)|_ s ﬂBbf(l—bJ ’

0, dla |r| >T,.

(4.37)

przy czym k. jest ilorazem pasma impulsu By i czasu jego trwania Ts dla modulacji
narastajacej. Dla uzyskania modulacji z opadajgca czestotliwoscig wewnatrz impulsu
nalezy dodatkowo pomnozy¢ wspomniany iloraz przez -1. Krzywa opisujaca chwilowag
czestotliwos¢ W obrebie impulsu jest pochodng argumentu funkcji (4.36) po czasie:

1 d(zkt?)
t)=———"2=kjt. 4.38
( 2z dt ‘ (4.38)

Na rysunku 4.11. przedstawiony zostat sygnal LFM oraz modut jego funkcji autokorelacji
i unormowane widmo.
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Rys. 4.11. Sygnat LFM, modut jego funkcji autokorelacji i unormowane widmo

Pasmo impulsu By jest jednoczesnie dewiacjg czestotliwosci chwilowej, zatem czas
trwania impulsu i jego pasmo wplywaja na szybko$¢ zmiany czestotliwoSci wewnatrz
impulsu. Na rysunku 4.12 przedstawiono przyktadowy impuls LFM oraz jego faze
I czestotliwos¢ chwilowa.

Zawarto$¢ energetyczna widma W obrebie pewnej czestotliwosci jest relatywnie
wysoka, jesli szybkos¢ zmian tej czestotliwosci jest odpowiednio niska. Widmo, ktore
jest odwrotnie proporcjonalne do szybkosci tych zmian jest rOwniez zalezne od amplitudy
sygnatu w danej chwili t. Z tego powodu powszechne jest stosowanie okien, ktore
ksztattujg odpowiednio widmo i charakterystyke odpowiedzi.

Rys. 4.12. Impuls LFM, od gory: obwiednia zespolona, faza chwilowa, czestotliwosé chwilowa

Do zalet impulsu LFM mozna zaliczy¢ rownomierne roztozenie sktadowych
czestotliwosciowych [128]. Wada LFM jest wysoki poziom listkow bocznych modutu
funkcji autokorelacji, ktory dla iloczynu pasma i czasu trwania impulsu wigkszego niz 20
réwny jest W przyblizeniu -13,2 dB. O ile obecnie wygenerowanie sygnatu ztozonego
W pasmie podstawowym (na czestotliwosci posredniej) nie jest problematyczne, 0 tyle
trudno$ci sprawia poprawna konwersja widma takiego sygnatu w zakres wyzszych
czestotliwosci w czasie nadawania oraz odwrotna konwersja w czasie odbioru [126].
Przyktadowo, jednoczesne uzyskanie stromego nachylenia krzywej czestotliwoSci
sygnatu LFM nie jest mozliwe z zachowaniem liniowo$ci W dziedzinie czestotliwosci
[149].

Poza wazeniem amplitudowym, charakterystyka autokorelacji moze podlegac
korekcji przez zastosowanie nieliniowej modulacji czestotliwosci (ang. NLFM —
nonlinear frequency modulation). Podejscie NLFM bazuje na emitowaniu
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poszczegolnych fragmentéw widma przez dtuzszy lub krétszy czas. Sprowadza si¢ to do
modyfikacji czgstotliwosci chwilowej (4.38) i jest przedmiotem licznych rozwazan [51,
156, 157].

Sygnaty ze schodkowg modulacjg czgstotliwosci modulowane subimpulsami
z liniowg modulacjg czestotliwosci (SF-LFM) sg obok SFCW najczesciej spotykane
w fachowych opisach [27, 28, 29, 30].

4.4.2. Wewnatrzimpulsowa manipulacja fazy sygnalu

Kodowanie fazy umozliwia kompresje impulsu oraz wpltywa na ksztalt krzywej
autokorelacyjnej. Modyfikacja funkcji autokorelacji wplywa jednocze$nie na ksztalt
widma, co umozliwia dostosowanie sygnatu do danego kanatu. Takie wiasciwosci
powoduja wielorakie zastosowanie kodowania fazy, ze szczegdlnym uwzglednieniem
wyszukanych wilasciwosci synchronizacyjnych wptywajacych docelowo na forme
generowanego zobrazowania radiolokacyjnego.

Na rysunku 4.13 przedstawiono og6lny schemat impulsu z kodowang faza (ang. PC
— phase coded). Impuls sktada si¢ z K elementéw, ktore sa nazywane bitami badz
symbolami, rzadziej czipami. Czas trwania pojedynczego bitu to Tsymb. Manipulacja fazy
polega na dobraniu wartosci fazy ¢k dla kazdego symbolu z Ok elementowego zbioru.

! T 2T 37 4T KT
0 symb symb symb symb symb

Czas
Rys. 4.13. Diagram subimpulsu z kodowang fazq dla K =5

Obwiednia zespolona impulsu z kodowang w oparciu 0 powyzszy schemat fazag wyrazona
jest poprzez

¢, (t)= LT exp(jd) rect{m} (4.39)

symb

W przypadku sygnatow PC pozadane wlasciwosci mogg by¢ uzyskiwane przy
pomocy dotychczas omawianej autokorelacji (3.19) (ang. ACF — autocorrelation
function), nazywanej aperiodyczng oraz periodycznej funkcji autokorelacji (ang. PACF —
periodic autocorrelation function). Wartosci PACF dla wielokrotnosci trwania
pojedynczego bitu wyznaczane sg z zalezno$ci [158]

1%& .
Rc ( symb)_RkZ iq, «C iq.k+q * (440)

Jesli w chwilach g, mod(qg, K) = 0 funkcja Rep przyjmuje wartos¢ rowna jednosci, a dla
pozostatych wartosci zerowe, Rep nazywana jest idealng (ang. perfect) PACF.
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Podstawowym kodem jest kod bifazowy, dla ktorego @k = 2. Dla liczebnosci zbioru
wigkszej niz 2, sekwencja uzyskana z elementow takiego zbioru jest kodem polifazowym.
Istnieja rozne podejscia do generacji kodéw cechujacych si¢ korzystnymi
wilasciwosciami ACF i PACF. W literaturze dostepnych jest wiele pozycji poswieconych
teoretycznym podstawom generacji takich kodow [159], jak i przedstawiajacych gotowe
rezultaty badan [160].

Poza przyjetym w pracy akronimem SF-PC, sygnaly ze schodkowa modulacjg
czestotliwosci kodowane subimpulsami nazywane sa w literaturze réwniez PCFH (ang.
PCFH — phase coded frequency hopping).

4.4.3. Wybrane kody bifazowe i ich wlasciwoSci

Najmniej liczebny zbior mozliwych wartosci fazy @k =2 umozliwia dwuwartosciowa
modulacj¢ tego parametru sygnatu (ang. BPSK - binary phase shift keying).
W podstawowym wariancie mozliwy jest przeskok fazy sygnatu o warto$¢ n. Na rysunku
4.14 przedstawiono unormowane widmo przyktadowego sygnalu BPSK i diagram
konstelacji sktadowych 1Q. Zakres czgstotliwosci, W ktorym zawarta jest znaczna czgsé
energii sygnatu obejmuje dwukrotnos¢ czasu trwania pojedynczego bitu. Oznacza to, ze
pasmo pojedynczego subimpulsu sygnatu SF-PC z kodowaniem BPSK jest regulowane
dlugos$cig symbolu Tsymp.

[ P(f) | [dB]

-100

Rys. 4.14. Unormowane widmo i diagram konstelacji sygnafu BPSK

Najbardziej popularng wersja kluczowania fazy w radiolokacji jest zastosowanie
wybranego kodu Barkera. Wartos¢ szczytowa gltownego listka autokorelacji sygnatu
z takim kodowaniem jest K-krotnie wicksza od wartosci listka bocznego. Nie ma dowodu
na brak wystepowania kodow Barkera 0 wartosci K innej niz 2, 3, 4, 5, 7, 11 1 13 [51].
Jedynym kodem Barkera o idealnej PACF jestkod o K =4, { ¢« } == {0,0,0, 1 } [158].
Zgodnie z definicja, najdtuzszy kod Barkera cechuje si¢ PSL na poziomie 1/13, co
w mierze logarytmicznej wynosi w przyblizeniu -22,3 dB (rysunek 4.15).
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Rys. 4.15. Aperiodyczna i periodyczna funkcja autokorelacji 13 elementowego kodu Barkera
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Kody 0 minimalnej wartosci PSL (dotyczacej ACF) przy zadanej diugosci
K, stanowig szerszg klas¢ kodow bifazowych niz kody Barkera. Nazywane sg kodami
MPS (ang. MPS — minimum peak sidelobe). Nie spetniaja one zatozenia K-krotnosci
warto$ci szczytowej listka gldownego w stosunku do wartosci szczytowej listka bocznego
funkcji autokorelacji. Generowane sg W oparciu o obliczenia numeryczne, a wymaganie
co do minimalnego poziomu listka bocznego stanowi gléwne kryterium problemu
optymalizacyjnego. Na podstawie dotychczasowej analizy kodow MPS, stwierdza sig, ze
wraz ze wzrostem K rosnie PSL [51]. W zwigzku ze ztozonoscia obliczeniowa rosngca
wraz z dtugosciag sekwencji, w niektérych przypadkach kody MPS przedstawiane sa
w wersji suboptymalnej, dajacej satysfakcjonujgco niski poziom PSL. Wyniki takich
obliczen sa prezentowane w formie publikacji uwzglgdniajacych konkretne wartosci
K zestawione z najmniejszg warto$cig PSL. Dla przyktadu na rysunku 4.16 przedstawiono
autokorelacj¢ kodu MPS o K = 105 przy PSL = 5/ 105 (ok. -26,4 dB) opublikowanego
w 2008 roku [160].

MPS K =105

B [dB]

-100 0 100

Ts‘ﬂ/mb

Rys. 4.16. Autokorelacja kodu MPS 1C6387FF5DA4FA325C895958DC5ex , przy PSL =5/ K

Zaleta kodow MPS jest prostota implementacji, a wada ograniczony zbior K, dla
ktorego kody MPS sg znane. Do$¢ przystepng metodg generacji dtuzszego kodu 0 niskim
wspotczynniku PSL jest ztozenie krotszych kodow w jeden dluzszy, tzw. kod
zagniezdzony. Na rysunku 4.17 przedstawiono sposob jego powstawania. Znak
poszczegdlnych elementéw nowego kodu jest iloczynem znakéw dwoch sktadowych. Dla
kodu utworzonego w kolejnosci 0znaczonej numerem niebieskim, kod K = 13 jest kodem
wewnetrznym, a kod K = 3 kodem zewngtrznym. Dla numeracji 0znaczonej kolorem
czerwonym nazewnictwo jest odwrotne. Powstaly kod mozna ponownie zagniezdzié
Z innym, co umozliwia powstawanie dtugich ciggéw binarnych.

T T T T I =T =T T T =T T =T T

1 2 3 4 5 6 7 8 9 _10 1 12 13

T my T 5 T Tz Mg Mg T, Moy "oy Ty My gy
y 5 ¢ 3 > 2 33 ) 25

S |27 L3 29 30 _o 3l 31 33 .34 _35 6 37 3R -39

S S s Ty My Mys Mg Wy My M7 T3 My My My

Rys. 4.17. Diagram konstrukcji zagniezdzonego kodu K = 39

Autokorelacja zagniezdzonego kodu ma PSL na poziomie nie wigkszym niz
najwiekszy PSL poszczegdInych kodéw. Na rysunkach 4.18 i 4.19 przedstawiono moduty
autokorelacji dwoch omawianych mozliwosci.
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Rys. 4.18. Zagniezdzony 39-elementowy kod Barkera z 13-elementowym kodem wewnetrznym
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Rys. 4.19. Zagniezdzony 39-elementowy kod Barkera z 3-elementowym kodem wewnetrznym

Kolejna grupa z najpopularniejszych radiolokacyjnych kodéw bifazowych to
tzw. kody maksymalnej dtugosci K = 2NMLS - 1 (ang. MLS — maximum length sequence)
[52], gdzie NLMS jest liczbg catkowita. Sekwencja kodu jest unikalna w obrebie calej
dhugoéci, a PSL przyjmuje wartosci w okolicy 1/NLMS%® Na rysunku 4.20
przedstawiono modut funkcji ACF kodu MLS o0 NMLS = 10. Istotng cechg jest mniejsza
warto$¢ poziomu listkow bocznych w strefie blizszej. Taka wlasciwos¢ powoduje, ze
nachylenie ACF w obrebie op6znienia rzedu czasu trwania symbolu jest wieksze niz
w przypadku wczesniej wymienionych kodow. Artefakty funkcji RAF w postaci
czynnika |AB| uzyskanego droga faktoryzacji moga dzieki temu osigga¢ Szybsza
zbiezno$¢ z zerem w poblizu ML.
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-40
-500 0 500
T
Ts‘]/mb

Rys. 4.20. Modut autokorelacji kodu MLS, NLMS = 10

Dodatkowym atutem kodoéw MLS oraz innych binarnych, jak np. kod Golda
i Kasamiego [128], jest niski badZ zerowy poziom listkow bocznych periodycznej funkcji
autokorelacji.

Sygnatly ze schodkowa modulacja czestotliwosci kodowane subimpulsami z BPSK
oznaczone zostaly W niniejszej pracy krotko — SF-PC-BPSK.

4.4.4. Wybrane kody polifazowe i ich wlasciwosci

Poszerzenie dtugosci stownika kodowego @k, moze przyczynic si¢ do zmniejszenia
poziomu listkdbw bocznych ACF. Teoretycznie dowolna wartos¢ liczby K oraz dewiacji
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fazy pomigdzy poszczego6lnymi bitami powoduje, ze w stosunku do BPSK, techniczne
rozwigzanie systemow z polifazowym kodowaniem fazy jest bardziej zaawansowane.

Kody z polifazowym stownikiem spehiajace kryterium MPS nazywane sa
uogodlnionymi lub polifazowymi kodami Barkera. Generacja takich sekwencji nie
doczekata si¢ formalnego opisu, a dotychczasowe ustalenia co do obliczonych kodow
publikowane sg sukcesywnie dla kolejnych wartosci K [51, 52]. W momencie pisania
pracy ogélnodostepne sa polifazowe kody Barkera o dlugosci do K = 77 zapewniajace
poziom listkdw bocznych w okolicy -38 dB [161, 162].

Rys. 4.21 przestawia |R¢| 77-elementowego polifazowego kodu Barkera, ktorego
sekwencja fazowa zostata podana na rysunku 4.22 w zestawieniu z 6-elementowym
kodem. Wszystkie definicyjne i suboptymalne kody Barkera cechuja stabilnym
poziomem listkéw bocznych ACF w calym obszarze analizy. Dwie pierwsze wartosci
kodow polifazowych sa zawsze zerami. W przypadku, gdy skok pomig¢dzy kolejnymi
fazami jest staty 1 mniejszy niz 2n, kod utworzony w oparciu o taki stownik nazywany
jest uproszczonym (ang. restricted).

~|B| [dB].
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Rys. 4.21. Moduf funkcji autokorelacji 77-elementowego uogélnionego kodu Barkera
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Rys. 4.22. Sekwencje fazy i diagram konstelacji w 6 i 77-elementowych polifazowych kodach Barkera

Kolejna grupa popularnych kodéw polifazowych generowana jest w oparciu o ksztatt
przebiegu fazy chwilowej w sygnatach z modulacja czestotliwosci [128]. Z tego wzgledu
nazywane sg czasem kodami $wiergotowymi. Ich przewaga nad wczeéniej opisanymi
kodami zwigzana jest z lepszymi wlasciwosciami w zakresie ksztaltu funkcji
nieoznaczono$ci W dziedzinie dopplerowskiej. Naleza do nich kody Franka, P1, P2, Px,
sekwencje Zadoff-Chu, P3, P4, kody Golomba i palindromiczne kody P4. Istnieje tez
rodzina kodow zwigzanych z probkowaniem fazy sygnatu NLFM [51].
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Kody Franka konstruowane sg W oparciu 0 macierz Mer 0 wymiarach Lrr X Lrr

0 O 0 0
2 P R |

Me,=/0 2 4 o 2L-D ) (4.41)

_0 Ler—1 2(Leg—D) -+ (LFR_l)Z_

Sekwencja powstaje poprzez konkatenacje wierszy macierzy i pomnozenie kazdego
elementu przez iloraz 2z / Lrr. Kody franka sg idealne w sensie PACF (rysunek 4.23).

ACF
————PACF |

|Re|, |Rep| [dB]

Ts“_(/ mb

Rys. 4.23. ACF i PACF 36-elementowego kodu Franka

Poszczegolne kody roznig si¢ wartoSciami skokow fazy pomiedzy elementami
sekwencji. Kanal transmisyjny 0 ograniczonym pasmie ttumi w wigkszym stopniu
fragmenty sygnatu, w ktorych wartosci skoku fazy sg wicksze. Naktada to wagi
amplitudowe na sygnat | wptywa na relacje pomigdzy ML i PSL. Przyktadowo w kodach
P1, P2 i Px réznice kolejnych faz sa mniejsze blizej $rodka kodu i wigksze na jego
poczatku i koncu (rysunek 4.24). W kodzie Franka, skoki fazy sa wigksze w srodku kodu
niz na jego poczatku. Z tego powodu nalezy spodziewac si¢, ze W przypadku przejscia
przez kanal ograniczajacy sygnat w dziedzinie czgstotliwoscl, wigzka glowna powinna
by¢ wezsza, a PSL wyzszy.

_ 1 ....... * ............
= : :
i 0 * ........ ........ * -
£
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Rys. 4.24. Sekwencje fazy i diagram konstelacji 16 i 64-elementowego kodu Franka

Na rysunku 4.24 przedstawiono sekwencje fazy w kodzie Franka wraz z diagramem
konstelacji dla K = 16 i K = 64. W tym przypadku probki rownomiernie rozktadaja si¢ na
okregu jednostkowym ptaszczyzny zespolonej. Umozliwia to transmisje | odbior
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w oparciu 0 modulacje fazy — czterowartosciowa (ang. QPSK — quadrature phase shift
keying) i osmiowarto$ciowg 8PSK.

Jedna z wad czgéci z wymienionych kodéw §wiergotowych jest realizacja w oparciu
0 macierz kwadratowg implikujgca okreslone dlugosci sekwencji K. Przyktadami
sekwencji bez takiego ograniczenia s3 kody o idealnej PACF — P3, P4 oraz
palindromiczny P4y, ktorych poszczegdlne wartosci fazy obliczane sg z zaleznosci:

27 k-1-K
Gipa = ?(k —D(T), (4.42)

T 2
fupsy = (k=0.5) =7 (k-0,5).
Na rysunku 4.25 przedstawiono moduty ACF kodoéw P3, P4 i P4,. Istniejg obszary,

w ktorych |R¢| kodow P3 i P4 cechujg si¢ zamienng szybkozmiennoscig, jednak lokalnie
szczytowe warto$ci pozostajg na tym samym poziomie.

0
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Rys. 4.25. Modut funkcji autokorelacji kodow P3, P4 i palindromicznego P4 dla K = 35

Wprowadzenie symetrii w kodzie P4, powoduje lepsze wlasciwos$ci transmisyjne, jednak
w odroéznieniu od P3 i P4, palindromiczna wersja nie posiada idealnej PACF. Na rysunku
4.26 przedstawiono wartosci faz poszczegodlnych sekwencji. Istotne roznice dotycza
skokow fazy dla skrajnych wartosci k. Kod P4 cechuje si¢ mniejszymi skokami fazy
w srodkowym obszarze sekwencji.

Rys. 4.26. Kody P3, P4 i palindromiczny P4 dla K = 35

Przytoczone kody polifazowe nie wyczerpuja listy wszystkich kodow stosowanych
w radiolokacji [51, 147, 128, 163]. Wybrane przyktady miaty na celu gtownie uwypukli¢
ich mozliwosci korelacyjne i zwrdci¢ uwage na wrazliwos¢ zwigzang Z wiernoscig
odtworzenia w rzeczywistych realizacjach.
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W ramach rozprawy sekwencje SF, w ktorych subimpulsy wygenerowano w oparciu
0 kody polifazowe oznaczono poprzez SF-PC-IS, gdzie angielski akronim IS (ang. IS —
identical sequences) wskazuje na identyczno$¢ wszystkich subimpulsoéw.

4.45. Idea wykorzystania zbioréw komplementarnych

Szereg o wyrazach zespolonych o ki-tym elemencie ci(ky) tworzy zbior
komplementarny, jezeli suma Zx(p) (4.43) aperiodycznych funkcji autokorelacji R,
wszystkich szeregdw ze zbioru jest rowna zero dla wszystkich niezerowych przesunieé

px[141],

K-1
-1K-1-p, . Rci(O), p, = 0,
Zx(px) = . Z Ci(kx)ci (kx + px) = ; ' (443)
0k 0, p, #0.

W przypadku, kiedy zbiér posiada wylacznie dwa szeregi (para komplementarna),
oba musza posiada¢ aperiodyczne funkcje autokorelacji 0 rownych w amplitudzie, lecz
przeciwnych w znaku listkach bocznych. Suma takich funkcji posiada zerowy poziom
listkéw bocznych. Najstarszy zbior komplementarny bgdacy parg binarng stanowia kody
Golaya [54]. Teoria dotyczaca generacji takiego kodu doczekata si¢ generalizacji
i licznych modyfikacji [164]. Na rysunku 4.27 przedstawiona jest idea wykorzystania
pary komplementarnej do redukcji listkow bocznych.

Aby zastosowaé par¢ komplementarng W radiolokacji, nalezy nada¢ i odebra¢ dwa
sygnaty. Z punktu widzenia georadaru, dla ktorego obiekt zainteresowania jest relatywnie
nieruchomy moga to by¢ transmisje posobne. Tematyke wykorzystania kodow Golaya
w radarze penetracji gruntu ujeto w [23, 24, 25, 26, 165]. Sa to z reguly systemy
wykorzystujace wysokonapieciowe transmisje stuzace penetracji glgbszych warstw
gruntu lub modele laboratoryjne takich systemow. Stosowane tam sygnaty przewaznie
nadawane sa na czgstotliwosci do setek MHz. Maksymalna szeroko$¢ pasma takich
sygnatow osigga poziom dq 500 MHZI [1‘65].
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Rys. 4.27. 1dea wykorzystania zbioréw komplementarnych
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Istnieje rowniez mozliwo$¢ utworzenia zbioru komplementarnego z przesunigtych
cyklicznie kodow cechujacych si¢ idealng PACF [166], ktora jest powszechnie
wykorzystywana w technice MCPC [167]. Transmisja moze wowczas odbywac si¢
jednoczes$nie w kilku kanatach, co znajduje zastosowanie w Systemach OFDM [136].
Wykorzystujac fakt, ze wszystkie cyklicznie przesuniete wersje dowolnej sekwencji
posiadajacej idealng funkcje PACF tworza zbiér komplementarny [166], mozna
przyktadowo wykorzysta¢ do tego celu kod P4 omodwiony w podrozdziale 4.4.4.
Wytworzony w ten sposob zbior oraz para komplementarna zostata przedstawiona na
rysunku 4.27.

W ramach rozprawy skupiono si¢ na przebadaniu wiasciwosci sekwencji SF
wykorzystujacej subimpulsy wygenerowane na podstawie kodow ze zbioru
komplementarnego utworzonego z przesuni¢tego cyklicznie kodu P4. Sg one oznaczane
krotko — SF-PC-COCS, gdzie COCS jest angielskim akronimem wskazujacym na proces
powstawania zbioru tworzgcego sygnat (ang. COCS — consecutive ordered cyclic shifts).

4.4.6. Transformacja BTQ

Omoéwione W podrozdziatach 4.4.3 oraz 4.4.4 kody cechujg ci¢ skokowym
charakterem zmian wektora sygnatu na plaszczyznie zespolonej. Przyktadowe widmo
z rysunku 4.14 ilustruje fakt, ze duza cz¢$¢ energii roztozona jest w kolejnych wstegach
bocznych, co moze by¢ zrdédlem zakidcen dla innych systemow. Jednoczesnie przejscie
takiego sygnalu przez kanal transmisyjny O ograniczonym pasmie powoduje duzg
redukcje¢ skokowosci zmian pomigdzy symbolami, co w takim przypadku przektada si¢
W sposob negatywny na wilasciwosci korelacyjne takiego sygnatu. Jedng z mozliwosci
obejscia tych niedogodnosci w telekomunikacji jest zapewnienie ciaglosci fazy poprzez
wykorzystanie modulacji MSK (ang. MSK — minimum shift keying).

W technice radiolokacyjnej wykorzystuje si¢ tzw. transformacje BTQ (ang. BTQ —
biphase-to-quadriphase) [168], ktora umozliwia zamiane kodu binarnego na kod
czteroelementowy [169] bez znaczacej degradacji ksztaltu ACF transformaty.
Transformacja odbywa si¢ W oparciu 0 zalezno$¢

Ui.6r0 = jO(k_l)qk,BPSK J (4-44)

w ktorej Qkero jest liczba zespolong ze zbioru { -j, -1, 1, j }, 0 jest rowne -1 lub 1,
natomiast Qwgpsk jest liczbg ze zbioru { -1, 1 }okreslajacg symbol kodu bifazowego
podlegajacego modyfikacji. Ksztalt pojedynczego symbolu po transformacji opisany jest
wycinkiem kosinusoidy:

7t
cos , dla -T. . <t<T
WBTQ (t) = (T J o o (4'45)

symb

0, dla pozostatych t.

Obwiednia zespolona transformaty BTQ uzyskana poprzez nakladanie okien Wgrq
w kolejnych k odstepach ma postac

K
Ciq,BTQ = Z qk,BTQWBTQ (t - kTsymb) . (4.46)
k=1
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Dla przyktadu na rysunku 4.28 przedstawiono transformate BTQ 13-elementowego
kodu Barkera. Dla poréwnania na wykresach 4.28.a i 4.28. b przestawiono modut
autokorelacji i unormowane widmo sygnatu przed i po transformacii.

2,

BPSK

P (9 [4B]

|Re| [dB]

Rys. 4.28. Wiasciwosci transformacji BTQ na podstawie 13-elementowego kodu Barkera: a) poréwnanie
autokorelacji z sygnatem BPSK, b) poréwnanie unormowanego widma z BPSK, c) obwiednia zespolona,
d) diagram konstelacji

Transformata BTQ ma zdecydowanie lepsze wlasciwosci spektralne zwigzane
z szybkoscia opadania wstgg bocznych widma. Amplituda sygnatu nie narasta skokowo
(rysunek 4.28. c¢), a zmiany fazy nastgpuja plynnie w obregbie okregu jednostkowego
plaszczyzny zespolonej (rysunek 4.28.d). Czyni to sygnaty BTQ wartoSciowa grupa
pobudzen radiolokacyjnych. Jednoczesnie brak skokowych zmian jest dobrym
argumentem warunkujagcym wykorzystanie BTQ w symulacjach FDTD. Istotnie, pasmo
sygnatu wplywajace na szeroko$¢ listka gldéwnego jest minimalnie odmienne niz dla
pierwowzoru bifazowego. W celu poréwnywania wlasciwosci obu klas sygnatow nalezy
uwzgledni¢ zmiang czasu trwania symbolu W sposob zapewniajacy utrzymanie
jednakowej szerokosci pasma. Na rysunku 4.29 przestawiono poroOwnanie parametrow
sygnatéw BPSK i BTQ dla czasu trwania bitu BTQ skroconego do poziomu % dhugosci
bitu BPSK.

-20 1

|R.| [dB]
P, () [dB]

-30 1

-40

Rys. 4.29. Skrdcenie czasu trwania bitu BTQ do poziomu % diugosci sybmolu BPSK: a) moduly
autokorelacji, b) unormowane widmo

Sygnaty ze schodkowg modulacja czestotliwosci kodowane subimpulsami z BTQ
oznaczone zostalty W niniejszej pracy krotko — SF-PC-BTQ. Transformacja zostata
przeprowadzona z wykorzystaniem skrocenia subimpulsu, zapewniajacego docelowsg
szerokos¢ Bp.
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4.5. Kodowanie sygnalu fragmentami transformaty Fouriera
emisji ultraszerokopasmowych

Wykorzystanie oméwionych do tej pory sygnalow ze schodkowg modulacja
czestotliwosci pozwala osiagna¢ wysoka rozr6znialnos¢ i niski poziom listkéw bocznych.
Algorytmy uzyte do generacji profilu odlegto$ciowo w ogdlnej wersji bazujg na zatozeniu
braku dodatkowych zaklocen i ograniczen. W rzeczywistych warunkach, w ktérych
wystepuja zaburzenia zwigzane z Szumami oraz brak mozliwosci zapewnienia
nadprobkowania ich wydajnos¢ spada [40].

Jedng z kolejnych mozliwosci generacji ultraszerokopasmowego sygnatu
sondujgcego jest rekonstrukcja W oparicu 0 subimpulsy, ktore sg sktadowymi sygnatu
UWB otrzymanymi w oparciu o rozne transformacje. Istniejg przyktady wykorzystania
w tym celu dekompozycji sygnatu w oparciu o falki [37, 38, 39]. Najpowszechniejszym
sposobem analizy spektralnej jest transformacja Fouriera. Idea kodowania wycinkami
dyskretnej tranformaty Fouriera sygnalu UWB polega na podziale sygnatu na waskie
pasma i ich transmisji na kolejnych czgstotliwosciach. Wihasciwie klasyczne ujecie SFCW
opiera si¢ wlasnie 0 to zalozenie, poniewaz W teorii kazdy subimpuls moze by¢
postrzegany jako element reprezentujacy pojedyncza skladowa czestotliwosciows.
Metoda FD profilowania odleglosci wykorzystuje rowniez taki model sygnatu, jednak
gtownie po stronie odbiorczej. Idea wielokanalowego podziatu w celu transmisji
i odbioru [170] znalazta rowniez szerokie zastosowanie W radarach z pobudzeniami
pseudolosowymi. W pracy [40] zaproponowano nowe podejscie polegajace na podziale
jednolitej ultraszerokopasmowej emisji z kodowana fazg na subkanaly w oparciu
0 dyskretng transformacj¢ Fouriera. Zgodnie z przyjeta w pracy konwencja zostata ona
nazwana SF-DFT, co rowniez oddaje sens sposobu transmisji, jednak jest odmienne ze
zroédtowa nazwg (ang. M.SFPC — modified stepped frequency phase coding).

Na rysunku 4.30 przedstawiono proces powstawania sekwencji SF-DFT. Jako sygnat
UWB zastosowano 400-elementowy kod P4, ktorego unormowane widmo i funkcja
autokorelacji widoczne sg na rysunkach 4.30. ai4.30. b. Najwigksza koncentracja energii
sygnatu wystgpuje W gtownej wstedze widma, dlatego pozostata cze¢$¢ sygnalu zostaje
odfiltrowana. W praktyce widmo wyznaczane jest przy pomocy dyskretnej transformacji
Fouriera (ang. DFT — discrete Fourier transform), a filtracja polega na wyzerowaniu
probek spoza obszaru wstegi gtownej. Powoduje to widoczng na rysunku 4.30. b
degradacje jakosci sygnatu, jednak w dalszym ciggu zapewniony jest niski poziom ML
i PSL. Naste¢pnie sygnat dzielony jest na podpasma — rysunek 4.30. c. Polega to na
wycieciu W dziedzinie czestotliwosci oknami prostokatnymi probek z poszczegdlnych
podzakresow. Podpasma oddalone od centralnej czesci gtownej wstegi zawierajg sygnaty
0 nizszych amplitudach. Z tego powodu dla kazdego podpasma liczona jest waga,
przyktadowo warto$¢ sredniokwadratowa (ang. RMS — root mean square) probek. Celem
wazenia jest zapewnienie zblizonych poziomoéw poszczegdlnych podpasm w czasie
transmisji. Wagi sg zapamietywane i uwzgl¢dniane podczas odbioru sygnatu. Kazdy
zbidr probek jest transformowany do postaci czasowej (rysunek 4.30. d) i sprowadzany
do pasma podstawowego (rysunek 4.30. f). Aby koncentracja energii sygnatu skupiata sie
w okolicy potowy czas trwania sygnatlu odwrotne transformaty Fouriera wymagaja
odpowiedniego przesuniecia. Sygnatami z rysunku 4.30.f modulowane sa nos$ne
fn sygnatu SF w oparciu o schemat (4.4).
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Rys. 4.30. Synteza sygnatu SF-DFT na przykiadzie N; = 8 i kodu P4 o K = 400: a) unormowane widmo
kodu i jego filtrowanej wersji, b) odpowiadajgce im moduty funkcji autokorelacji, ¢) podziat na
podpasma z uwzglednieniem wag, d) postaé czasowa subimpulséw, e) unormowane widmo sygnatu
zrekonstruowanego metodq FD, f) obwiednia zespolona subimpulséw dodatkowo przesunigta W czasie

Przy braku obecnosci szumu SF-DFT umozliwia uzyskanie rozrdznialno$ci zblizone;j
do poziomu uzyskanego sygnatem generowanym z kodu odniesienia. Efektywnos$¢ spada
ze wzrostem liczby subimpulséw, jednak dla N¢ rzedu setek PSL przyjmuje warto$ci Co
najmniej kilka dB nizsze od -13,2 dB [40].

Na rysunku 4.31 przedstawiono wyniki symulacji odbicia od obiektu punktowego
wykorzystujac W tym celu sygnat SF-DFT o parametrach z rysunku 4.30. Wiasciwoscli
modutu autokorelacji w obszarze bliskim zerowemu opdznieniu wskazuja na zasadno$¢
uzycia tej klasy sygnatow do detekcji obiektow ulokowanych w bliskiej separacji.
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Rys. 4.31. Moduly funkcji autokorelacji kodu P4, kodu P4 z odfiltrowanymi wstegami bocznymi widma
i sygnatu SF-DFT powstatego na jego podstawie

Jednym z wariantow tej metody jest poszerzenie zakresu pasma pojedynczego
subimpulsu z rysunku 4.30. b (ang. overlap). W takim przypadku w metodzie generacji
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profilu odleglosciowego nalezy uwzgledni¢ naktadanie si¢ podpasm np. przez wazenie.
Zabieg taki umozliwia poprawe PSL 0 ok. 1 dB i ISL 0 ok. 3 dB [40].

Pasmo sygnatu z kodowang fazg wynosi B = 2Tsymp™, @ mozliwa do uzyskania
szerokos$¢ listka glownego funkcji autokorelacji wynosi ML = 2Tsymp. Warto$¢ ML,
przedstawiona jako funkcja pasma, szacowana jest zatem na poziomie ML = 4B7,
W poréwnaniu do sygnatow klasy SF-PC, dla ktorych ML = 2B, SF-DFT pozwala na
uzyskanie dwukrotnie gorszej rozr6znialnosci.

Poprawe rozroznialnosci mozna uzyskac¢ generujac sygnat PC o szerszym widmie
I przeprowadzajac rekonstrukcje w oparciu 0 wezszy wycinek wiazki gtownej. Na
rysunku 4.32 przedstawiono rezultat takiego zabiegu dla rekonstrukcji sygnatu w oparciu
0 75 %, a na rysunku 4.33 w oparciu 0 50 % wiazki glownej widma sygnatu UWB.
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Rys. 4.32. Pasmo kodu P4 i wlasciwosci sygnatu stanowigcego jego rekonstrukcje w oparciu o 75 %

glownej wigzki widma
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Rys. 4.33. Pasmo kodu P4 i wiasciwosci sygnatu stanowigcego jego rekonstrukcje w oparciu 0 50 %
glownej wigzki widma
W obu przypadkach widoczna jest poprawa rozrdznialno$ci, jednak wraz z zawgzeniem
wycinka pasma zroédlowego wzrasta poziom listkbw bocznych. Nalezy réwniez
zaznaczyC, ze przytoczone tu przyktady dotycza niezaktoconych sygnatow.

4.6. Korekcja ksztaltu funkcji korelacji w radarach ze
schodkowa modulacjg czestotliwosci

Fundamentalng cecha, ktéra powinien posiada¢ sygnat sondujacy podlegajacy
kompresji jest waski listek gtdéwny i maksymalnie ograniczony poziom listkow bocznych.
W przypadku sygnatéw SF na wypadkowa RAF wplywaja zar6wno parametry
subimpulsow, jak i caloksztalt sposobu emisji, co wykazano w podrozdziale 4.1.
Problematyka poprawy zdolnosci detekcyjnych w takim ujeciu polega zatem na probie
wplywu na oba wskazane czynniki.
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W sygnatach SF pierwsze miejsce zerowe iloczynu |AB| wystepuje w chwili
Lo=—7—. (4.47)

Niepozadane lokalne maksima |AB| powtarzajg si¢ W chwilach, dla ktérych |7|Af jest
liczbg catkowita i || > 0. Poprawa wilasciwosci dotyczacych polepszenia rozroznialnosci
obejmuje utrzymanie ML na poziomie zblizonym do 2t1p oraz ograniczenie wptywu
okresowo pojawiajacych si¢ pikow.

Jednym ze sposobow zwigkszenia rozroznialnosci odlegtosciowej w radiolokacji jest
wykorzystanie sygnatu z modulacja migdzyimpulsowa (ang. interpulse modulation) oraz
wewnatrzimplusowa (ang. intrapulse modulation). Jako przyktady redukcji poziomu
listkow bocznych podaje si¢ amplitudowe wazenie W dziedzinie czgstotliwosci oraz
w dziedzinie czasu, nieliniowg modulacje czestotliwosci i filtracje niedopasowang [171].
Elementarng sprawa wydaje si¢ zatem okreslenie sposobu transmisji kolejnych emisji
oraz dobor sygnatu shluzacego jako subimpuls. Podane przyktady kodowania kata
wykazuja, ze mozliwe jest uzyskanie W prosty sposob impulsu, ktory cechuje si¢ waskim
ML i minimalnym, a w przypadku zbiorow komplementarnych nawet zerowym
poziomem PSL. Nalezy mie¢ na uwadze, ze odst¢p pomigdzy czasem przyjscia sygnatow
od obiektoéw ulokowanych blisko siebie pozostaje W obrebie listka gtdownego modutu R
pojedynczego subimpulsu. Powoduje to potrzebe dodatkowej modyfikacji parametréw
pojedynczej emisji.

Do technik obejmujacych wplyw na subimpuls mozna zaliczy¢é omowione
w podrozdziale 4.6.1 poszerzanie pasma oraz filtracjc niedopasowang, ktorej
podstawowy opis ujeto W podrozdziale 4.6.2.

W przypadku, gdy modyfikacja parametrow sygnalu zlozonego obejmuje rdzne
impulsy, zastosowanie znajduja metody ogolnie znane w radiolokacji jako modulacja
mi¢dzyimpulsowa. Wybrane sposoby kodowania mie¢dzyimpulsowego w kontekscie
sygnatow SF przedstawiono w podrozdziale 4.6.3.

Nalezy zaznaczy¢, ze kolejne podrozdzialy wskazujg na podstawowe mozliwosci
wplywu na zobrazowanie wykreowane przy uzyciu sekwencji SF. Moga by¢ one
stosowane odrgbnie, wybidrczo lub w okreslonej konfiguracji. Czgsto ich uzycie
rozwigzuje problem optymalizacji wielokryterialnej [172], definiowany jako
minimalizacja listkéw bocznych i poprawa rozréznialno$ci. Warto rowniez wspomnie¢,
ze niektore techniki zwigzane sg nie tylko z charakterem sygnatu, ale rowniez z istota
scenariusza pomiarowego, co ma miejsce przyktadowo w technice SAR [173].

4.6.1. Poszerzanie pasma subimpulsu

Podstawowy sposob redukcji pikow pojawiajgcych si¢ w okresowo poza z = 0 polega
na dopasowaniu miejsc zerowych funkcji autokorelacji subimpulsu R do lokalnych
maksiméw |AB| [51]. W przypadku sygnatdow wykorzystywanych jako elementy
skladowe sygnatu SF, miejsce zerowe Rc zwigzane jest Z pasmem sygnatu. Na rysunku
4.34 przedstawiono wplyw zmian pasma subimpulsu na wyniki ACF. Jako przyktad
wykorzystano sygnat SF-PC z modulacjg BPSK 13-elementowym kodem Barkera.
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Rys. 4.34. Modut funkcji autokorelacji subimpulsu (linia przerywana) i sygnatu SF dla réznych szerokosci
pasma N; = 30

Sytuacja, w ktorej miejsca zerowe R pokrywajg si¢ doktadnie z pikami |AB| wystepuje
dla Bp = 2Af. Dla wartosci nizszych wynikowa ACF zawiera udziat wigkszej liczby
pikow. Poszerzenie pasma subimpulsu powyzej 2Af powoduje wzrost szybkosci redukcji
poziomu listkow listkbw bocznych w blizszej strefie funkcji ACF. Jest to zjawisko
pozadane z punktu widzenia rozprawy. Znaczny wzrost szeroko$ci pasma subimpulsu
w stosunku do skoku czgstotliwosci pozostaje w sprzecznosci z podstawowym celem
zastosowania sygnalow SF zwigzanym z ograniczeniem Bp.

Rysunek 4.34 dotyczy syntezy sygnatu w oparciu 0 30 subimpulséw. Przypadek
przedstawiony na rysunku 4.35 dotyczy sytuacji, gdy Nc¢ = 10. Ekstremalnie wysoKi
stosunek pasma By do liczby subimpulsow powoduje, ze 0 szerokosci widmowej sygnatu
SF (4.1) w duzej mierze decydujg wiasnosci subimpulsu.
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Rys. 4.35. Moduf funkcji autokorelacji subimpulsu (linia przerywana) i sygnatu SF dla réznych szerokosci
pasma N; = 10

W literaturze dostepne sg przyktady parametryzacji sygnatu SF-LFM [51, 174]
obejmujacej gtownie iloczyn pasma, czas trwania i liczbe subimpulséw. Ma to na celu
znalezienie kombinacji zapewniajacej polepszenie wypadkowej ACF. Ilustracja wptywu
liczby subimpulsow i szerokosci ich pasma dla sygnatlu SF-PC z modulacja BPSK
13-elementowym kodem Barkera zostata zaprezentowana na rysunku 4.36. Dotyczy ona
poziomu pierwszego listka bocznego.
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Rys. 4.36. Wphyw zmian pasma i liczby impulséw na poziom pierwszego listka bocznego ACF sygnatu
SF-PC modulowanego 13-elementowym kodem Barkera

Istnieje roéwniez mozliwos¢ zmiany szerokosci spektralnej kazdego subimpulsu
w indywidualny sposob. Dotyczy to zaréwno sygnaléw z kodowang faza — poprzez
regulacje czasu trwania symbolu W kazdym subimpulsie [46], jak i sygnalow LFM —
poprzez regulacje dewiacji [30]. Dodatkowo, w przypadku SF-LFM mozliwa jest
kontrola znaku ilorazu k, w obr¢bie indywidualnych subimpulséw, realizujac w ten
sposOb np. naprzemienne narastanie i opadanie czgstotliwosci [44, 45].

Na rysunku 4.37 przedstawiono ksztalt przyktadowej ACF uzyskanej dla wybranych
W sposob pseudolosowy szerokosci subimpulséw ze zbioru {0,5, 1,0, 1,5, 2,5, 3,0, 3,5,
4,0, 4,5, 5,0} Af. Dla porownania przedstawiono ACF dla sekwencji o statych
szerokos$ciach pasma. Jak wida¢ przypadkowa wartos¢ szerokosci podpasm wykazuje
mozliwos¢ wptywu na charakterystyke korelacji.

0 } f f } f f } f f

220 +

| [dB]

Rys. 4.37. Wplyw pseudolosowego rozktadu pasm poszczegolnych subimpulsow na wypadkowg ACF
sygnatu SF
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Whikliwa analiza stosowalnosci wskazanego zabiegu, polegajacego na zmianie pasm
poszczegdlnych subimpulséw, wymaga rozpatrzenia specyficznej konfiguracji sygnatu
SF. Jest to zarowno liczba subimpulsow, jak 1 rodzaj stosowanej modulacji
wewnatrzimpulsowej. Omawiany przykitad wskazuje na to, ze zwigkszenie pasma
subimpulsu w stosunku do szeroko$ci widmowej calej emisji poprawia poziom PSL.
Zaktadajac kryterium stosunku By do B na poziomie 10%, we wskazanym przyktadzie
mozliwa jest poprawa PSL 0 okoto 2 dB.

4.6.2. Filtracja niedopasowana

Propozycja dotyczaca poszerzania pasma subimpulsu pozwala uzyska¢ niski PSL
przy zachowaniu waskiego ML. Wigze si¢ to gldwnie ze zwigkszeniem Bp do czgsto
nieakceptowalnych wartosci ze sprzgtowego punktu widzenia.

Narzedziem stuzacym do redukcji PSL, poprawy ISL oraz ksztaltowania ACF jest
filtracja niedopasowana (ang. MMF — mismatched filtering) [52]. W stosunku do filtracji
dopasowanej mozliwe jest naruszenie kryterium optymalno$ci SNR. Wymienia si¢ trzy
glowne sposoby filtracji niedopasowanej [53].

Pierwszy polega na redukcji energii sygnalu przy granicach zakresu pasma.
Klasycznym przyktadem jest wykorzystanie tego podejscia do sygnalu z modulacja
czestotliwosci. Odbywa si¢ to przy pomocy réoznych funkcji wazacych. Taki sposob
umozliwia znaczng redukcje listkow bocznych, jednak poszerza ML. Biorac pod uwage
charakter emisji SF, wazenie wykorzystywane jest rowniez W ramach modulacji
miedzyimpulsowych, a przyktad omoéwiono w kolejnym podrozdziale 4.6.3.

Drugie podejscie polega na zaprojektowaniu filtru, ktéry zapewnia odpowiedz
0 zalozonym ksztalcie. W przypadku niektorych polifazowych kodow, jak np. P1, P3, P4,
czy tez kodu Franka, mozna w dostatecznie tatwy sposob zredukowac listki boczne
funkcji korelacji. Proces redukcji w tym przypadku polega na zastosowaniu ruchomego
okna uwzgledniajagcego dodawanie lub odejmowanie sgsiednich probek [50]. Bardziej
og6lnym oraz stosunkowo prostym i efektywnym MMF jest nalezacy do drugiej grupy
filtr minimalizujacy ISL [114, 175]. Jest to filtr o skonczonej odpowiedzi impulsowej
(ang. FIR — finite impulse response). Filtr optymalny w sensie wspolczynnika ISL
minimalizuje catkowitg energi¢ listkow bocznych [169, 176]. Problem optymalizacyjny
polega na minimalizacji btedu, bedacego rdéznica pomigdzy odpowiedzig filtru, a pewna
zadang wartoscig. Najczesciej jest to wektor 0 elementach rownych zero, poza jednym,
dla ktorego spodziewane jest maksimum odpowiedzi. Rozwigzanie mozna przeprowadzié
w oparciu 0 metod¢ najmniejszych kwadratow (ang. LS — least squares). Sekwencja na
wyjsciu filtru opisana jest poprzez relacje [169]

5 4
yMMFr Z_ MMF ,r—k 1 (4-48)

k=0 7

gdzier=0, ..., K+ Kume — 2. Wyidealizowana charakterystyka wyjsciowa yip przyjmuje
wartosci zerowe dla wszystkich r z wyjatkiem r = 0,5 (K + Kumr) dla parzystych wartosci
K lub r = K + Kuwvr dla nieparzystych. Dla nich wynosi 1. Wspotczynniki huwvr
uwzgledniajace minimalizacje metoda LS biedu pomigdzy idealnym przebiegiem
wyjsciowym, a ymwmr,r obliczane sg z zaleznosSci

e =(MEMy ) ML Y00 (4.49)
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gdzie Mwm to macierz utworzona z wyrazéw sekwencji kodowej:

_¢O 0O --- 0
A % 0
M, ==|: . . i (4.50)
/4
0 - ¢K ¢K—1
0 - 0 ¢

Przyktadowe zobrazowanie sposobu dziatania filtru niedopasowanego na 63-elementowy
kod MLS przedstawiono na rysunku 4.38.
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Rys. 4.38. Wynik filtracji niedopasowanej dla kodu MLS, K = 63, Kyme = 189

Szczegblnie przydatng cecha filtru niedopasowanego jest mozliwos¢ ksztattowania
konkretnego obszaru sygnatow wyjsciowych. Obszar ingerencji moze dotyczy¢ ksztattu
okreslonego fragmentu przebiegu [177], najczesciej jest to region przylegly do listka
glownego [55, 56]. Uwzglednienie dodatkowej funkcji wagowej pozwala na nadanie
réznych wag poszczegélnym listkom bocznym odpowiedzi. Wspolczynniki
przytoczonego filtru minimalizujacego ISL uwzgledniajace wazenie bledu
sredniokwadratowego (ang. WLS — weighted least squares), dla poszczegodlnych
opOznien wynosza

e = (MWLM, ) MLy o (4.51)
przy czym

WMzdiag([wM'O Wy, o Wm,K+KMMF—ZJ) (4.52)

jest macierzg diagonalng, ktorej elementy sg wagami determinujgcymi stopien, w ktorym
wyrazy szeregu wyjSciowego powinny odzwierciedla¢ yip. Na rysunku 4.39
przedstawiono wynik nadania wysokich wag ww elementom szeregu wyjsciowego filtru
MMF znajdujacym si¢ W 32-bitowe] separacji od wigzki gtéwne;.
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Rys. 4.39. Wynik filtracji niedopasowanej dla kodu MLS, K = 63, Kmmr = 189, obszar zerowania sygnatu
wyjsciowego na poziomie 32 bitow od r = 0

Na rysunkach 4.38 oraz 4.39 przedstawiono wyniki rozwazan, dla ktorych jeden
symbol kodu odpowiada jednej probce sygnatu. Pobudzenia generowane w oparciu
0 sekwencje kodowe sa z reguly nadprobkowane w celu wiernego odtworzenia
charakteru ich zmiennoéci. Szczegélne mozliwosci poprawy rozroznialnosci
odlegltosciowej mozna uzyska¢ poprzez dodatkowe zwigkszenie czgstosci probkowania
w ramach filtracji niedopasowanej [178, 179, 180]. Odnoszac si¢ do przyktadu filtracji
WLS mozna zatozy¢ idealng charakterystyke yip 0szeroko$ci ML mniejszej niz
wynikajgca z czasu trwania symbolu. Na rysunku 4.40 przedstawiono wyniki filtracji
niedopasowanej metoda WLS do sygnatu BTQ wygenerowanego w oparciu o
13-elementowsa sekwencje Barkera.

| OSRymr =3 OSRyyp =10 — = ——=BTQ |
0 1 : : : ' a : : '
. : : f L : ' : :
S ‘ \/?‘\/"&/"\?“\,I

S N | aw v ZAN
= 1 ! ! 5 : ; ;
Il I 1 1 l 1 1 l 1
T T T T T T T T T

10 8 6 4 2 0 2 4 6 8 10
T

Rys. 4.40. Wplyw nadprobkowania na charakterystyke wyjsciowq filtru niedopasowanego

Zaprezentowane przypadki dotycza nadprobkowania ze wspotczynnikiem OSRuvr = 3
oraz OSRumr = 10. Przyjeto, ze szerokos¢ ML w idealnej charakterystyce yip rowna si¢
pojedynczej probce, aczas zerowania pozostaje jednakowy. Wyniki odniesiono do
wyijscia filtru dopasowanego. Wskazane podejScie umozliwia ingerencje¢ W obszar
charakterystyki ktopotliwy do kontrolowania innymi metodami.

Trzeci sposob realizacji filtracji niedopasowanej zwigzany jest z tzw. adaptacyjng
kompresja impulsow. Uwzgledniane jest W tym przypadku sprzezenie zwrotne W procesie
obliczen [54]. Algorytmy adaptacyjne stosowane w przetwarzaniu sygnalow pozwalaja
dopasowa¢ parametry uktadu do zmiennych warunkéw w jakich dziataja.

Przypadki wykorzystania filtracji niedopasowanej w ramach rozprawy oznaczono
poprzez dodanie skrotowca MMF do zestawu akronimoéw opisujacego konkretny sposob
generacji i przetwarzania sekwencji SF.
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4.6.3. Kodowanie miedzyimpulsowe

Omowione w podrozdziale 4.1 wykorzystanie waskopasmowych emisji w sygnale SF
niesie ze sobg ograniczenia W postaci zaburzen natozonych na ksztalt sygnatu na wyjsciu
odbiornika korelacyjnego. Naleza do nich gtownie listki boczne mogace pojawiac si¢
w caltym zakresie odpowiedzi z okresem 1/ Af. Odpowiedni dobdr subimpulsu
0 dogodnym ksztalcie modutu funkcji autokorelacji moze spowodowaé¢ wytlumienie
listkow bocznych. Niniejszy podrozdzial dotyczy mozliwosci wptywu na funkcje RAF
sygnaltu SF poprzez modyfikacje atrybutow poszczegélnych subimpulsow.
Podstawowymi parametrami, na ktére mozna wplynaé¢ sa a) amplituda — poprzez
zastosowanie wazenia, b) czestotliwo$¢ — poprzez kodowanie sekwencji, c) faza —
poprzez modyfikacj¢ faz poczatkowych subimpulsow.

Zastosowanie okien w dziedzinie czgstotliwosci redukuje poziom listkow bocznych
odpowiedzi czasowej, jednak poszerza w pewnym stopniu listek glowny ACF. Istnieje
obszerna grupa funkcji, ktore stanowig podstawe generacji okien wagowych. W pracy dla
przyktadu zastosowano parametryczne okno Dolpha-Czebyszewa [147], ktore umozliwia
uzyskanie zadeklarowanego poziomu listkbw bocznych PSLpc. Okno definiuje si¢

w postaci [181]:
Wpe (mDC 4+ Noc 1 _l+1j -

2
4.53)
(Nog-1)12 (
=Cpy¢ {i +2 Z T, {ﬂDC cos 7Koe ]cos 27kpeMoc }
DC kpc =1 NDC DC

gdzie Npc to dtugos¢ okna, -0,5 (Noc - 1) < mpc < 0,5 (Noc - 1), Cpc stata skalowania
amplitudy, ypc wzgledny PSL w skali liniowej,
PSLoc
cosh (10 2 H (4.54)

DC

PBoc = cosh{

cos| (Np ~1)cos ™ Xpe |, [¥pe|<1

Te (Xpe )= 4.55
e (Xoc) cosh[(NDC—l)cosh‘lch}, |Xoc| >1 (4:59)

jest wielomianem Czebyszewa (Noc - 1)-tego rzedu.

Kolejnym po amplitudzie, mozliwym do korekcji parametrem poszczegdlnych
subimpulsow jest ich czgstotliwos¢ srodkowa [42, 43]. Modulacja czgstotliwosci
pomigdzy kolejnymi czestotliwosciami moze by¢ przeprowadzona W sposob liniowy (np.
narastanie i opadanie) [182], nieliniowy [20, 139] lub w oparciu o0 sekwencje kodowa
(np. kod Costasa) [182]. Kodowanie skokow czestotliwosci prowadzi w gtéwnej mierze
do poprawy detekcji obiektow w dziedzinie dopplerowskiej. Moze rowniez umozliwié
zdefiniowanie zakresu jednoznacznego pomiaru do zadanego obszaru [183].
Wprowadzenie randomizacji do wartosci poszczegdlnych czestotliwosci sktadowych SF
moze powodowac¢ poprawe jakosci odpowiedzi w sensie zmniejszenia poziomu listkow
bocznych [20], jednak zwykle wymaga modyfikacji dodatkowych parametrow sygnatu
SF [184].
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Jedng z mozliwosci jest stworzenie zbioru czestotliwosci sktadowych, ktore sa
oddalone od siebie 0 niestatg wartos¢ Af. Gladkova [138] proponuje nieliniowy rozktad
czestotliwosci fn przy pomocy funkcji

]/(Xg)=Xg (1_ gl\/l—ng +gZ\/1_Xg2)1 (4.56)

ktorej parametry (1 | Q2 stanowig podstawe optymalizacji w sensie znalezienia
najnizszego PSL przy zadanych parametrach transmisji SF.

Przyktadowe efekty stosowania kodowania migdzyimpulsowego sekwencji SF
przedstawiono na rysunku 4.41.
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Rys. 4.41. Wphyw modulacji miedzyimpulsowych na ksztatt sygnatu na wyjsciu odbiornika korelacyjnego.
Sygnat SF-PC kodowany 13-elementowq sekwencjg Barkera, N = 35. Sekwencja Costasa wg [51]:
1, 3,7, 15, 31, 26, 16, 33, 30, 24,12, 25, 14, 29, 22, 8, 17, 35, 34, 32, 28, 20, 4, 9, 19, 2, 5, 11, 23, 10, 21,
6, 13, 27, 18. Parametry funkcji Gladkovej: g1 = 0,32 g» =0,098
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W technice wykorzystujacej sygnaty MCPC, w ktérych subimpulsy to sygnaty
Zz kodowang faza, aby poprawi¢ PMEPR stosuje si¢ modyfikacje faz poczatkowych
poszczegolnych sktadowych. Moga to by¢ pseudolosowe wartosci lub fazy generowane
w oparciu 0 pewien schemat, jak przykladowo fazy Schroedera [185]. Niektore
zastosowania sygnalu SF-LFM wykorzystuja tez dodatkowe kodowanie fazy w celu
ochrony przed celowymi zakloceniami [31]. Nie stanowi to podstawy stosowania, jednak
zmiany faz poczatkowych wplywaja w pewien sposob na profil odlegto$ciowy, co jest
widoczne na rysunku 4.41.

Rys. 4.41 ujawnia rowniez, ktore metody oddziatlywaja na obszar charakterystyki
zwigzany z listkiem glownym, a ktore zmieniajg wylacznie jej charakter globalny.
Istnieje grupa nieoméwionych modulacji migdzyimpulsowych obejmujacych kilka
parametrow sygnatu. Sg to przykladowo transmisje z kodem Huffmana czy tez
z modyfikowanymi kodami Costasa [184]. Na potrzeby pracy ograniczono si¢ do
zaw¢zenia badan dotyczacych modulacji migdzyimpulsowych do okna Dolpha-
Czebyszewa oraz nieliniowej schodkowej modulacji czgstotliwosci (ang. NSF —
nonlinear stepped frequency).

W przypadku odwotywania si¢ do zobrazowan generowanych W oparciu o sekwencje
SF z nieliniowym kodowaniem poszczegolnych wartosci czgstotliwosci W niniejszej
pracy, dla podkreslenia tego faktu, oznaczono je wtasnie akronimem NSF.
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5. Wyniki eksperymentéw

Weryfikacja zasadno$ci stosowania sygnatow SF do poprawy jakosci zobrazowan
georadarowych zostata przeprowadzona w trzech krokach opisanych w kolejnych
podrozdziatach.

W podrozdziale 5.1 dokonano oceny wybranych sygnalow omédwionych w pracy,
majac na uwadze kontekst mozliwosci rozrézniania obiektow W $Srodowisku
niehomogenicznym. Realizacje badan oparto gtownie 0 klasyczne podejscie dotyczace
analizy przekroju funkcji RAF dla zerowej predkosci dopplerowskiej. Wybrane
sekwencje SF i sposoby generacji profilu odleglosciowego porownano dodatkowo ze
sobg W aspekcie podatnosci na zakldocenia szumem biatym. Zrealizowano réwniez
symulacje generacji profilu odlegtosciowego dotyczacego obiektu 0 roztozonych
wagach. Skonstruowano go z elementoéw punktowych ulokowanych blisko siebie, z coraz
mniejszymi wagami, co W wiekszym stopniu przybliza scenariusz radiolokacyjny.

Sygnaty, ktore ze wskazanych wzgledow wykazaty si¢ korzystnymi cechami zostaty
uzyte w symulacji FDTD. Badania te, ujete w podrozdziale 5.2, dotycza kilku modeli
gleby wytworzonych w oparciu 0 podrozdziat 2.3.2. Celem przeprowadzania tych
symulacji byta weryfikacja stosowalnosci sygnalow SF dla detekcji obiektow
ulokowanych w $rodowisku niehomogenicznym. Stanowig one trzon eksperymentu,
dodatkowo uwzgledniajac rozne konfiguracje systemu antenowego oraz kilka
mozliwo$ci osadzenia obiektu w gruncie.

Podrozdziat 5.3 porusza problematyke implementacji sygnatéw klasy SF w radarze
programowalnym. Dokonano sprawdzenia mozliwos$ci generacji kilku klas sygnatow ze
schodkowa modulacja czgstotliwosci. Wykonano jednocze$nie pomiar rzeczywistego
profilu odlegto$ciowego celu odleglego od zestawu antenowego 0 kilka wartosci. Pomiar
przeprowadzono w oparciu o0 prosty prototyp georadaru zbudowany z taniego radia
programowalnego.

5.1. Badanie wlasciwoSci wybranych sygnaléw w srodowisku
homogenicznym

Symulacja w srodowisku homogenicznym zostata przeprowadzona w oparciu o0 schemat
zaprezentowany na rysunku 5.1. Sygnat pasma podstawowego Cig,n przeniesiony zostat na
czestotliwos¢ fr. Nastgpnie zostal opozniony 0 warto$¢ zwigzang z odlegtoscia do
obiektu. W obliczeniach przyjeto predkosc propagacji fali elektromagnetycznej w prozni.
W przypadku symulacji obiektu sktadajacego si¢ z kilku punktow generujacych odbicia
0 roznych poziomach, w dalszej analizie uwzglgdniono sume¢ poszczegdlnych odbic.
W kolejnym etapie sygnat sprowadzany zostal do pasma podstawowego. Przyblizenie
symulacji do warunkow rzeczywistego odbioru zapewniono przez filtracje
dolnoprzepustowa i decymacje. Wskazany sposob umozliwit weryfikacje wplywu
wspoétczynnika nadprobkowania OSRspr na proces przetwarzania sygnatu. W symulacji
ujeto rowniez wpltyw losowego charakteru zaktdcen, upraszczajac to zagadnienie do
dodania szumu o rozktadzie normalnym do sygnatu z wyjscia decymatora.

Wstepna ocena zasadnos$ci stosowania sygnatow ze schodkowa modulacja
czestotliwosci zostata wypracowana na podstawie odpowiedzi od obiektu punktowego.
W schemacie z rysunku 5.1.b przyjeto pojedynczy obiekt zwigzany z zerowym
op6znieniem i wadze jednostkowej. Na rysunkach 5.2, 5.3 oraz 5.4 przedstawiono ML,
PSLy i ISL dla wybranych sygnatow SF. Zestawione parametry wyliczono na podstawie
profili odlegloSciowych wygenerowanych metodami oméwionymi w podrozdziale 4.1.
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Rys. 5.1. Schemat przeprowadzenia symulacji odpowiedzi od obiektu punktowego:
a) przeniesienie sygnalu W zakres czestotliwosci fn, b) generacja opéznien | nadanie wag zwigzanych
z obiektem, c) konwersja do pasma podstawowego, symulacja odbiornika i dodanie szumu

W niniejszym podrozdziale oraz w kolejnym, dotyczacym FDTD przyj¢to zblizone
parametry symulacji. Ustalono liczbe subimpulsow N¢ = 34, skok czgstotliwoSciowy
Af =100 MHz, czas trwania subimpulsu LFM Ts = 0,1 ps. Dla sygnatow NSF przyjeto
01 =0,32 ig2=0,098. Filtracj¢ niedopasowang realizowano dla skrajnego przypadku
OSRmmvr = Nc. Kod sygnatow PC-BPSK i PC-BTQ stanowil 13-elementowy szereg
Barkera. Sekwencjg polifazowa sygnatu IS byt 13-elementowy uogélniony kod Barkera.
Zbior komplementarny sygnatléw COCS wytworzono z odpowiednio przesunigtego kodu
P4. Przyjeto czestotliwos$¢ srodkowa fc = 2,4 GHz, zapewniajac W ten sposob (zaleznie
od badanego Bp) pokrycie pasma od fmin~ 0,7 GHz do fnax = 4,1 GHz. Aby zapewnic¢
poréwnywalng rozrdznialno$¢, sygnaty SF-DFT generowano w oparciu 0 50 % wigzki
glownej widma emisji UWB — wytworzonej z 400-elementowego kodu P4. Wyniki
obliczono na podstawie fragmentu profilu przyjmujac 7o = 1 / (2Af) oraz = = 1/ (4Af).

Rys. 5.2 przedstawia rezultaty uzyskane w oparciu 0 sytuacj¢ zapewniajacg state
pasmo subimpulsu By = 2Af. Jest to warto$¢ typowa dla sygnatow SF [127]. Niebieskim
trojkatem oznaczono wyniki dotyczace nadprobkowania OSRspr =6, Czerwonym
punktem OSRspr = 4, natomiast czarnym okregiem OSRspr = 2.
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Rys. 5.2. Szerokosc listka gtownego, poziom pierwszego listka bocznego oraz ISL wybranych sygnatow
klasy SF dla roznych wartosci wspétczynnika nadprobkowania OSRspr
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W rozpatrywanym przypadku mozna wskaza¢ grupe wynikow cechujacych sie
wartosciami zblizonymi do SFCW. Sa to wyniki dotyczace profili powstatych w oparciu
0 metod¢ IFFT oraz zwigzane z sygnalami SF, w ktorych nie zostata zastosowana
nieliniowa modulacja czestotliwosci lub filtracja niedopasowana. Pozostale wyniki
wykazujg nizszy poziom listka bocznego oraz lepszy ISL przy nieznacznym wzro$cie ML.
Widoczna jest tendencja zwigzana z polepszeniem parametrOw wraz ze wzrostem
wspotczynnika nadprobkowania OSRspr. Szczegdlnie wrazliwym sygnalem na wiernos¢
odtworzenia zwigzang z nadprobkowaniem jest proponowana wersja SF-DFT.
W niektorych przypadkach metoda TD daje nieznacznie lepsze wyniki niz FD, co jest
zwigzane Z duzym nadprobkowaniem wynikajacym z podstaw metody TD.

Na rysunku 5.3 przedstawiono wptyw poszerzenia pasma subimpulsow — wszystkich
W jednakowy sposob. Niebieskim trojkatem oznaczono wyniki dotyczace pasma
Bp = 6Af, czerwonym punktem By =4Af, natomiast czarnym okregiem Bp = 2Af.
W przypadku sygnatu SF-DFT zastosowano odpowiedni overlap zapewniajacy poziom
pasma subimpulséw innych sekwencji SF. Podobnie jak wyniki z rysunku 5.2, czesé
warto$ci z rysunku 5.3 utrzymuje poziom zblizony do rezultatow dotyczacych SFCW.
Zjawisko to dotyczy gtownie metody IFFT, poniewaz wyniki TD i FD cechuja si¢
lepszymi parametrami dla wigkszych wartosci Bp. Jest to nieznaczna poprawa, poniewaz
Bb jest ciagle niskie w stosunku do B. Sygnaty NSF oraz wykorzystujace MMF osiagaja
lepsze parametry. Sygnaly BPSK i BTQ zapewniajg wyniki na zblizonym poziomie,
nalezy jednak zaznaczy¢, ze W przypadku BTQ lepsze wiasciwosci wykazuje metoda FD.
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Rys. 5.3. Szerokosé listka glownego, poziom pierwszego listka bocznego oraz ISL wybranych sygnatow
klasy SF dla réznych wartosci szerokosci pasma subimpulsu By
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Rys. 5.4. Szerokosc¢ listka glownego, poziom pierwszego listka bocznego oraz ISL wybranych sygnatow
klasy SF przy zastosowaniu wazenia poszczegdlnych subimpulsow oknem Dolpha — Czebyszewa
0 roznych wartosciach poziomach listka bocznego

Najprostszy sposoéb poprawy wiasciwosci profilu odleglosciowego tworzonego
w oparciu sygnalu SFCW obejmuje zastosowanie okien wagowych. Kosztem
pogorszenia szerokosci ML, mozna uzyska¢ w ten sposob lepsze wartosci PSL i ISL.
W celu sprawdzenia, czy nie sg to wartosci zblizone do mozliwych do osiggniecia
proponowanymi metodami przeprowadzono dodatkowg symulacj¢. Dotyczy ona wazenia
subimpulséw oknem Dolpha-Czebyszewa. Wyniki przedstawiono na rysunku 5.4, gdzie
niebieskim trojkatem oznaczono dane dotyczace parametru okna PSLpc =40 dB,
czerwonym punktem PSLpc = 30 dB, natomiast czarnym okregiem PSLpc = 25 dB.

Istotnie, zastosowanie okna powoduje spodziewany efekt w przypadku najczesciej
wykorzystywanego w GPR sygnalu SF — SFCW. Nalezy jednak zaznaczy¢, ze poza
kilkoma przypadkami dotyczacymi metody IFFT, stosowanie okna poprawia rowniez
parametry innych sygnatow SF. Ekstremalnie dobre wartosci PSL; oraz ISL mozna
uzyskac stosujgc modulacje NSF. Uwzgledni¢ nalezy, Ze technika ta bez stosowania okna
wprowadza degradacje ML, a wazenie dodatkowo poglebia ten proces.

Na rysunku 5.5 przedstawiono ML, PSL; oraz ISL w funkcji SNR dla BPSK, BTQ
oraz SFCW. Kazdy punkt wykresu powstat w oparciu 0 1000 realizacji pseudolosowego
zaburzenia i stanowi najgorsza warto$¢ ze wszystkich realizacji. Ze wzrostem poziomu
mocy sygnatu uzytecznego proponowane metody osiggaja wicksza zbieznos¢ do SFCW,
a technika BTQ umozliwia uzyskanie lepszych parametrow niz BPSK w zaszumionym
srodowisku. Stabilizacja ML na pewnym poziomie W przypadku metod FD zwigzana jest
Z przyjetym sposobem generacji Wykresu i mniejszg liczbg probek, ktore tworzg profil
odlegtosciowy w tej technice.
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Rys. 5.5. Wybrane parametry sygnatow klasy SF-PC w zaleznosci od SNR dla fyrsor = 2By

Dane zrysunku 5.5 dotycza sygnalow SF, ktore cechowaly si¢ zblizonymi
parametrami do SFCW w dotychczas zaprezentowanych w pracy wynikach. Kolejny
rysunek 5.6 dotyczy przebadania sygnatow 0 dotychczas najlepszych parametrach —
obejmujgcych filtracj¢ niedopasowang oraz nieliniowe skoki czestotliwosci. Zgodnie
Z teorig dotyczaca MMF, lepsze parametry tych sygnatow mozliwe sa do osiagnigcia

kosztem koniecznos$ci zapewnienia wysokiego SNR.

-20

Rys. 5.6. Wybrane parametry sygnatow klasy SF-PC-MMF w zaleznosci od SNR dla fprsor = 2By

W kolejnym etapie wybrane sygnaty przebadano pod katem mozliwo$ci rozrdézniania
obiektow ulokowanych w bliskiej odleglosci. W celu przyblizenia symulacji do
warunkow rzeczywistych obiektom bardziej odleglym nadano malejgce wagi. Odlegtosci
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I wagi naniesione zostaty na wykresie z rys. 5.7.
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Rys. 5.7. Przyjete w symulacji odleglosci i wagi obiektéw punktowych

Na rysunku 5.8. a przedstawiono profile odlegtosciowe uzyskane metodami SFCW,
SF-LFM, SF-PC-BPSK, SF-PC-BTQ oraz SF-DFT.
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Rys. 5.8. Profile odlegtosciowe dotyczgce celu 0 roztozonych wagach
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Zobrazowanie pierwszymi czterema metodami jest zblizone, SF-DFT wprowadza
nizszy poziom listkow bocznych, jednak zalamania pomigdzy pikami od obiektow sa
tagodniejsze. Rys. 5.8. b dotyczy kolejnej grupy sygnatéw. Wyniki SFCW, IS oraz COCS
sg podobne, natomiast profile MMF znacznie redukuja poziom profilu, w miejscach bez
obiektow 1 nieznacznie lepiej oddaja poziomy obiektéw stabszych. Ostatnia czgs$é
rysunku — 5.8. ¢ przedstawia wyniki stosowania nieliniowych skokéw czestotliwosci na
tle SFCW. Dzigki sygnatom tej klasy poziomy emitowane przez dany obiekt zostaly
oddane w sposob najwierniejszy. Kosztem polepszenia charakteru tta, widoczna jest
niewielka utrata ostro$ci pomigdzy kolejnymi echami.

Jakos¢ profilu odleglosciowego obiektu 0 roztozonych wagach przebadano
dodatkowo pod katem zmian szeroko$ci pasma subimpulsu By oraz zastosowania okna
Dolpha-Czebyszewa. Do obliczen wykorzystano sygnat cechujacy si¢ jednymi
z lepszych wynikow w dotychczasowych symulacjach — SF-PC-BTQ-MMF-TD.
Poszczegdlne wykresy z rys. 5.9 dotycza wynikéw bez stosowania okna oraz z oknem
0 parametrze PSLpc od 15dB do 40 dB. Sprawdzono pasmo subimpulsu By = Af,
By = 2Af oraz By =4Af oznaczajac zwigzane z nim wyniki odpowiednio kolorem
czerwonym, niebieskim i zielonym.
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Rys. 5.9. Profile odlegtosciowe dotyczgce celu 0 roztozonych wagach — wplyw zastosowania zmian
szerokosci pasma subimpulsu oraz okna Dolpha-Czebyszewa

Uzyskane wyniki sa tozsame z dotychczasowymi spostrzezeniami. Kazdorazowo
poszerzenie pasma subimpulsu poprawia rozréznialno$¢. Efekt ten widoczny jest jako
wyrazniejsze roznice pomiedzy kolejnymi elementami profilu w miejscu wystepowania
obiektu dla wiekszych Bp. W rozpatrywanym przyktadzie wyraznie rowniez widoczny
jest wptyw stosowania okna. Dla profilu SFCW poziom tla jest zblizony do
deklarowanego poziomu PSLpc, natomiast dla pozostatych redukcja tta jest silniejsza.
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5.2. Metoda réznic skonczonych w dziedzinie czasu

Badania dotyczace srodowiska niechomogenicznego wykonano metoda FDTD przy
uzyciu otwartego oprogramowania gprMax [186]. Takie podejscie oferuje dostepnosé
informacji na kazdym poziomie realizacji kodu, co odr6znia gprMax od komercyjnych
odpowiednikow. Program napisany jest w jezyku Python, ktéry moze by¢
wykorzystywany rowniez do wprowadzania danych wejsciowych. Jako gléwny sposob
definiowania geometrii i wszystkich zmiennych autorzy proponujg jednak wilasng
sktadni¢ opisang w [186]. Wsroéd zaimplementowanych mozliwosci gprMax, istotne
z punktu widzenia pracy jest modelowanie $rodowiska niejednorodnego W sensie
fizycznym (zgodnie z modelem przedstawionym w podrozdziale 2.3.2) i geometrycznym
poprzez wykorzystanie teorii fraktali. Zastosowanie w gprMax technologii CUDA (ang.
compute unified device architecture) oraz mozliwos¢ wykonywania obliczen przez
wigkszg liczbe procesorow pozwala na symulacje ztozonych probleméw w stosunkowo
krotkim czasie. Na poczatku marca 2020 roku liczba publikacji indeksowanych
w Scopus, wspierajacych si¢ na wynikach symulacji w gprMax, osiggnela 584.
Rozbudowana funkcjonalnos¢, dostgpnosé i liczna spotecznos$¢ stosujgca wspomniane
oprogramowanie argumentujg uzytkowanie tego programu rowniez W niniejszej pracy.

Pomimo usilnych dziatan Migdzynarodowej Kampanii na rzecz Zakazu Min
Przeciwpiechotnych (ang. ICBL — International Campaign to Ban Landmines) kraje
0 wysokim potencjalne militarnym (np. Stany Zjednoczone, Federacja Rosyjska, Chiny,
Indie) nie zostaly sygnatariuszami traktatu ottawskiego dotyczacego zakazu uzycia,
sktadowania i produkcji oraz nakazu zniszczenia min przeciwpiechotnych. Sumaryczna
liczba ofiar min w latach od 2015 do 2018 to 29202 osoby [187, 188, 189, 190]. Do min
ladowych, ktorych wykrywanie jest niezwykle trudne, zalicza si¢ miny niewielkich
rozmiarow O niskiej zawartosci elementéw przewodzacych (ang. non-metallic mines).
Trudna wykrywalno$¢ i powszechne uzycie we wspotczesnych konfliktach zbrojnych
przyczynity si¢ do konstrukcji modelu miny tej klasy w ramach symulacji FDTD. Duzy
problem to wykrywanie min plytko zakopanych lub utozonych na powierzchni ziemi
[134].

Szczegdtowa geometria poszczegdlnych min jest bardzo zrdznicowana, dlatego
zdecydowano si¢ zasymulowac¢ model, ktory bedzie uwzglednial cechy zwigzane z ich
0g6lng konstrukcjg. Zwykle sa to obiekty 0 ksztalcie prostopadtoscianu lub walca
0 szerokos$ci od kilku do 20 cm i wysokosci kilku cm [11, 16, 96]. Miny ladowe moga
by¢ rozpatrywane jako kilka cienszych warstw dielektrycznych, o charakterze
symetrycznym. Wskazuje sie, ze to wiasnie wszelkiego rodzaju analogie w przekroju
obiektu najczesciej pomagaja odréznié, czy jest on pochodzenia naturalnego, czy zostat
ulokowany intencjonalnie. Na rysunku 5.10 zaprezentowano model miny
przeciwpiechotnej stanowigcy symulowany cel poszukiwan GPR. Jest to walec
sktadajacy si¢ z potcentymetrowej warstwy powietrza modelujacej pokrywe. Druga czgsé
modelu to 3,5 centymetrowa warstwa materiatu kruszacego. Duza grupa materialow
wybuchowych cechuje si¢ wzgledng przenikalno$cig elektryczng w zakresie od 2,70 do
3,14 [191], dlatego przyjeto &r = 3.

Ogodlny model pomiarowy zaprezentowano na rysunku 5.11. Sondowania dotycza
realizacji zobrazowania typu B wzdhuz osi x, dlay = 0 cm. Srodek gornej podstawy walca
(gorna czgs¢ pokrywy) znajduje si¢ na glebokosci Icer, w punkcie o wspotrzednych
x=0cm iy =0 cm. Anteny zawieszone sg na wysokosci hant nad powierzchnia.
W badaniach pominigto wptyw rodzaju stosowanej anteny, wykorzystujac elementarne
zrodto promieniowania — dipol Hertza.
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Rys. 5.10. Model miny przeciwpiechotnej wykorzystany jako cel w symulacji FDTD na tle wybranych min
przeciwpiechotnych. Opracowanie wiasne, wymiary na podstawie [192]

A-skany sporzadzono dla 29 punktow na osi X, dla trzech wysokosci anten {2,5 5,0 7,5}
cm, czterech glgbokosci zakopania celu {2,5 5,0 7,5 10,0} cm oraz dziesigciu odlegtosci
pomigdzy antenami D w zakresie od 6 do 15 cm. Przyjeto siatke milimetrowa
i 20 komoérek warstwy PML 0 szerokosci dpmi = 2 ¢m z kazdej strony modelu.

....................... '
) 0,00

Rys. 5.11. Zaleznosci geometryczne w symulacji FDTD

W takiej konfiguracji B-skan generowano z danych dotyczacych obszaru 0 dtugosci
70 cm i wysokosci 45 cm. Model sktada si¢ ze stupa powietrza 0 & = 1 i wysokosci
20 cm oraz obszaru niehomogenicznego o giebokosci 25 cm. Program gprMax umozliwia
wprowadzenie pseudolosowych nierowno$ci W zadanej plaszczyznie. Uznano, ze
symulowany wycinek gleby cechuje si¢ zmianami powierzchni + 1,5 cm w stosunku do
I =0 cm. Na podstawie informacji o glebach z podrozdziatu 2.3.2, zdecydowano si¢
przeprowadzi¢ symulacje trzech modeli gleby nazwanych A, B i C. Ziarno generatora
pseudolosowego ksztaltujacego znieksztatcenie powierzchni zostalo ustalone na
jednakowym poziomie dla wszystkich modeli. Na rysunku 5.12 przedstawiono przekroj
dlay = 0 cm dotyczacy modelu A wraz z parametrami gruntu. Jest to do$¢ suchy, jatowy
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it piaszczysty. Na rysunku przedstawiono potozenie nadajnika i odbiornika podczas
15-go z 29 sondowan skladajacych si¢ na B-skan z wysoko$cia zawieszenia anten
hant = 2,5 cm oraz glebokoscig IceL = 2,5 cm. Dziesig¢ punktow odbiornika zwigzanych
jest z poszczegolnymi odleglosciami D. Obszar, w ktéorym ustalono warstwe PML
0znaczono odcieniem czerwonym.
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0.1 . Vg [-] 0,50
_ o . . 10 g
: . g =
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. 1 S | — = )
-0,2 S ~ e, ‘ em®
0d 0,1
- - - 0/ )
03 -02 -0 00 01 02 03 my [%] do 20,0

x [m]
Rys. 5.12. Model A. Osrodek 7 jedng warstwg gleby
W modelu B, ktéorego wiasciwosci przedstawiono na rysunku 5.13, poza
zréznicowaniem udziatu poszczegdlnych frakcji, uwzgledniono wigksza wilgotno$é
warstwy nizszej.
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x [m]
Rys. 5.13. Model B. Osrodek warstwowy Z podwojng warstwg gleby
Trzeci model sktada si¢ z warstwy 0 wigkszej zawartosci sktadnikéw organicznych,

warstwy wilgotniejszej i wapiennego (er = 6) podloza skalnego. Parametry modelu
C przedstawiono na rysunku 5.14.
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Rys. 5.14. Model C. Osrodek trojwarstwowy Z podwdjng warstwg gleby i podtozem skalnym 0 e = 6

W celu udowodnienia tezy nalezalo wykaza¢, ze mozliwe jest uzyskanie
wysokorozdzielczych zobrazowan georadarowych obiektow ptytko zakopanych, przy
pomocy proponowanych sygnatow ze schodkowa modulacjg czgstotliwosci. Jako
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wzorzec, do ktorego porownano efekty symulacji modelu przy pomocy pobudzen
kolejnymi sygnatami SF, wykorzystano zobrazowania wytworzone przy pomocy
impulsow Rickera. Zdecydowano si¢ roéwniez na zbadanie najpopularniejszego sygnatu
ze schodkowa modulacja czestotliwosci — SFCW. Do zasadniczych zbadanych sygnatow
sondujgcych zaliczy¢ nalezy sygnat SF-PC-BTQ kodowany 13-elementowa sekwencja
Barkera, sygnal NSF-PC-BTQ z tym samym kodem oraz sygnat SF-DFT z polifazowym
kodem P4. Aby zapewni¢ rozro6znialnos¢ na zblizonym poziomie zdecydowano si¢ na
opisang W podrozdziale 4.6.3 rekonstrukcje sygnatu SF-DFT w oparciu o0 potowe gtdéwnej
wigzki wzorcowego pasma. Zachowano parametry symulacji z podrozdziatu 5.1.

Zgodnie z omoéwionymi w podrozdziale 3.5 wiasciwosciami impulsu Rickera
emitowany jest ultraszeroki zakres czestotliwosci. Przyjete parametry FDTD skutkuja
zatem analizg szerszego zakresu czestotliwo$ci niz wynikajgcy z poziomu 3 dB, co moze
powodowa¢ uzyskanie niemozliwych do osiggnigcia w rzeczywisto§ci zobrazowan.
Z tego powodu usuni¢to z wynikow dotyczacych sygnatu impulsowego skladowe
czestotliwosciowe powyzej 5 GHz. W przypadku sygnatéw SF pasmo jest definicyjnie
ograniczone przez zakres syntezowanych czestotliwo$ci.

Wszystkie modele zostaly zasymulowane dwukrotnie. Druga symulacja dotyczyta
modelu pozbawionego obiektu. Celem tej operacji byta mozliwos¢ uzyskania obrazu
réznicowego, ktory jest wzorcem echa od obiektu. Jest to zabieg niemozliwy do
wykonania w rzeczywistosci, dlatego porownano rowniez obrazy po usuni¢ciu tta metodg
PCA.

Celem GPR jest uzyskanie zobrazowania interpretowalnego przez operatora, dlatego
zdecydowano si¢ porownywaé B-skany, ktore mozna traktowa¢ jako obraz. Metoda
SFCW ma ograniczony zakres jednoznacznego pomiaru, z tego powodu wszystkie
B-skany zostaty ograniczone do 5 ns. Celem ujednolicenia wymiaré6w poszczegolnych
obrazow przeprowadzono zabiegi decymacji i interpolacji stosujgc filtracje
anty-aliasingowa. Ostateczny wymiar B-skandw to Nczas = 1 024 1 Nprof = 290. Wartos$ci
punktow B-skanu podzielono przez maksymalng warto$¢ ich modutéw z catego obrazu,
zapewniajac W ten sposob prawdziwos¢ wyrazenia max {|X[} = 1.

Do porownywania obrazéw Stosuje Sie rozne wskazniki [193]. Cz¢sto wykorzystuja
one miary poroéwnania poszczegdlnych punktow, ktére nie odzwierciedlajg ludzkich
spostrzezen dotyczacych obrazu. Bardziej odpowiedni do zastosowania jest wskaznik
podobienstwa strukturalnego (ang. SSIM — structural similarity) wyrazony jest w ogdlnej
formie jako [194]

ref ?

+std?+C, )

(2avg,;avg, +Cl)[200v(x X)+C2]

SSIM,, = (5.1)

(avgfref +anf +Cl)(5tdfref
gdzie avgx, avgxref, to estymaty luminancji B-skanu X i B-skanu odniesienia Xret, bedace
srednimi wartosciami wszystkich punktow, stdx i Stdwet to estymaty ich odchylen
standardowych, natomiast funkcja cov reprezentuje kowariancje. W obliczeniach
uwzglednianie sg nicobcigzone estymatory odchylenia standardowego i kowarianciji.
Zmienne C; i C; zapobiegaja zerowaniu mianownika. Praktycznie SSIM wylicza sig
w kolejnych wycinkach obrazu uwzgledniajagc wagi okna przesuwnego. Jest to
najczesciej okno Gaussa. Wypadkowy SSIM jest wartoscig usredniong za wszystkie
fragmenty obrazu. W pracy przyjeto okno 0 szerokosci 11 punktow oraz C; = C = 10,

Poza podobienstwem do wzorca istotne jest rOwniez zachowanie odpowiedniego
stosunku poziomu fragmentu obrazu zawierajacego cel do pozostatej czgsci B-skanu.
Jako fragment obrazu zawierajacy echo przyjeto punkty, ktorych wartosci przekraczaja
5 % wartosci maksymalnej modutu B-skanu. Na rysunku 5.15 przedstawiono proces
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detekcji fragmentu obrazu zwigzanego z obiektem. Od B-skanu odniesienia Xret
odejmowany jest B-skan Xio sporzadzony dla modelu bez obiektu. Nastepnie obliczana
jest maska, ktora przyjmuje wartosci 1 dla fragmentow zwigzanych z celem i O dla
pozostatych. Indeksy czasu oraz odlegtosci Dezas1, Dprof1, dla ktorych maska jest jednoscia
0raz bezaso, bprofo, dla ktorych jest zerem, sg zapamigtywane.

Xoe cel| = [ Xyer — Xito > 0,05 - Xee
X,/ Xl = Kooy = X max([Xea]) |

0,025 , r
u
1 o — ‘
—2 —2 —2
&:1 E E‘
- 3 - 3 - 3
4 4 4
5 0,000 5 0,000 5 0

0,15 000 0,15 20,15 0,00 0,15 20,15 0,00 0,15
x [m] x [m]

Rys. 5.15. Progowa detekcja fragmentu B-skanu zawierajgcego echo od obiektu

Dla wszystkich poréwnywanych obrazéw liczony jest stosunek

ISL — rmSI:x(bprofl’bC2351):| , (5'2)
x rmS[X(bprofovbczaso)]

gdzie rms to funkcja wyliczajaca wartos¢ RMS. W zwigzku z analogia do wskaznika ISL,
dotyczacg opisu stosunku poziomu sygnatu W uzytecznym fragmencie do reszty,
zdecydowano si¢ na oznaczenie wskaznika zwigzanego z B-skanem X jako ISLx.

Kolejna istotna do poréwnania wilasciwos¢ dotyczy oceny poziomu zakldcen
wprowadzonych przez listki boczne zwigzane ze sposobem przetwarzania sygnatu
sondujgcego. Nalezy zaznaczy¢, ze indeksy Dczaso zwigzane sg rowniez z obszarem
duzego udziatu bezposredniego sygnatu z anteny nadawczej oraz sygnatu odbitego od
powierzchni. Jest to dos¢ silne i lokalne zaburzenie, ktorego udziat uwzgledniony jest juz
w pomiarze ISLx. Jako miar¢ oceny tego zjawiska wykorzystano wariancj¢ tla
varxo = var [ X( bezasou, Pprofo) ], gdzie indeksy Dezasou dotycza wartosci czasu wigkszych
od ty. Przyktadowa warto$¢ ty zostata zaznaczona na rysunku 5.15 czerwonym kolorem.
Jest to maksymalna warto$¢ czasu w obregbie B-skanu, dla ktorej w zobrazowaniu nie ma
jeszcze echa od obiektu.

Lacznie W celu porownania uzyskanych zobrazowan z referencja wytworzong przez
symulacje¢ systemu impulsowego wykorzystano 7 wskaznikéw. Ich opis i argumentacja
doboru zostaty przedstawione w tabeli 3.

Aby ulatwi¢ proces poréwnawczy wszystkie wskazniki zostaly podzielone przez
warto$ci wyznaczone dla B-skanu odniesienia. Rozpatrywane byly 3 modele,
3 wysokosci zawieszenia anten, 4 glebokosci celu 1 10 odleglosci pomigdzy antenami.
Analiza dotyczyla pigciu klas sygnatow sondujacych, ktore umozliwiaja kalkulacje
profilu na rézne sposoby. Lacznie wygenerowano 4 680 B-skanow oraz 1 560 B-skandéw
odniesienia. Na rysunku 5.16 przedstawiono kilka z nich, aw tabeli 4 zestawiono
odpowiadajace im wskazniki.
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Tabela 3. Opis wybranych wskaznikow wykorzystanych do poréwnania uzyskanych zobrazowan

Opis
Poréwnanie surowego zobrazowania z surowym B-skanem otrzymanym w systemie
SSIMx impulsowym.
Cel: poréwnanie nieprzetworzonych obrazow.
Poréwnanie obrazow pozbawionych tta poprzez odjecie wynikow symulacji bez
SSIMXCe| Obiektu.
Cel: badanie wplywu wykorzystanego sygnatu na posta¢ sygnatu uzytecznego.
Poréwnanie obrazow pozbawionych tla metodg PCA.
SSIMxpca Cel: sprawdzenie wlasciwosci B-skanu po przyktadowej redukcii tta w warunkach
rzeczywistych.
Stosunek warto$ci $redniokwadratowej obszaru uzytecznego do pozostatej czesci
ISLx sygnatu.
Cel: okreélenie wlasciwoéci energetycznych surowego zobrazowania.
ISLxpca Jak wyZeJ:. Wskai.nik ol_)liczony dla B-skanu po redukcji tta metqdq PCA_._
Cel: okre$lenie wlasciwosci energetycznych obrazu po przyktadowej redukcji tfa.
varxo Wariancja czgsci obrazu, ktory nie zawiera odpowiedzi od obiektu.
Cel: okreslenie poziomu niepozadanych fluktuacji.
Varxpca0 Jak wyZej : Wskaini.k obliczony dla B-skan_u po redukg:_ji tta metodg PCA.
Cel: okre$lenie poziomu niepozadanych fluktuacji po redukcji tta przyktadowa metoda.
SF — DFT SF—-PC-BTQ NSF-PC - BTQ
RICKER SFCW FD TD MMF — TD
| Xrerl 0,05 0,05 X 0,05 X 0,05 X 0,05

5
-0,15 0,15

x [m]

0,00
-0,15 0,15 0,15 0,15 0,15 0,15
x [m] x [m] x [m]

Rys. 5.16. Wybrane B-skany dotyczgce modelu C dla hant =5cm, lcec =5c¢cmi D =10 cm

Omawiane wyniki dotycza najbardziej ztozonego z rozpatrywanych — modelu C.
Gradacja wskaznikow jakosci zobrazowan W obrgbie tabeli jest zbiezna z wrazeniami
wzrokowymi. Lepszy stosunek ISLx zapewniaja metody SFCW i SF-DFT. Oznacza to,
ze W surowym zobrazowaniu uzyskuje si¢ wysoki poziom obszaru zwigzanego
z obiektem. Po redukcji tta metodg PCA wskazniki wracaja do poziomu bliskiego
jednosci. Przedstawione metody nie osiggaja wariancji tha B-skanu uzyskanego w oparciu
o impuls Rickera. Na podstawie rysunku 5.16 oraz tabeli 4 mozna przyjac, ze stosujgc
proponowane podej$cie mozna uzyskaé lepsza jako$¢ zobrazowania niz w przypadku
popularnej metody SFCW. Redukcja tta powoduje zblizenie wszystkich wskaznikow do
poziomu odniesienia. Jednocze$nie, niektore rozwigzania pozwalaja na osiagnigcie
wysokiego podobienstwa bez dodatkowego przetwarzania.
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Tabela 4. Wartosci wskaznikow poréwnawczych dla B-skanéw z rysunku 5.16. Komdrki wyréznione
intensywnym kolorem zawierajq lepsze wartosci

Sygnat | Metoda | SSIMx | SSIMxce| | SSIMxpca ISLx ISLxpca | varxg varxpca0
Impuls - 1,000 1,000 1,000 1,000 1,000 1,00 1,000
Rickera
SFCW | IFFT 0,509 0,982 0,982 3,339 0,978 30,54 1,326
SF-DFT | FD 0,447 0,978 0,978 - 0,952 37,41 1,429
ngg' D 0570| 0,983 0982 3239 0976| 26,99 1,334
NSF-PC- | MMF-

BTQ ™D 0,928

Wyniki analizy B-skanow dotyczacych pomiarow 3 modeli i ww. opisanych
zakresOw parametréow hant, Icec oraz D, umieszczono na kolejnych wykresach
pudetkowych. Kazdy z nich dotyczy jednego z siedmiu parametrow opisanych w tabeli
3, odpowiednio: rys. 5.17 — SSIMx, rys. 5.18 — SSIMxcel, 1ys. 5.19 — SSIMxpca, rys. 5.20
—ISLx, rys. 5.21 — ISLxpca, rys. 5.22 —varxo, natomiastrys. 5.23 — varxpcao. Dotycza one
12 zbiorow B-skandéw zwigzanych z konkretng sekwencja SF i sposobem generacji
profilu odlegtosciowego. Dane dotyczace kazdego zbioru obejmujg wszystkie mozliwe
konfiguracje modelu oraz hanr, IceLi D.

Dane z rysunku 5.17 wykazuja, ze wyltacznie sygnat SF-DFT zapewnia zobrazowanie
mniej podobne do odniesienia niz najpopularniejszy georadarowy sygnat sondujacy ze
schodkowa modulacjg czgstotliwosci — SFCW. Nalezy przypomnieé, ze sygnat SF-DFT
zostal syntezowany z potowy glownej wiazki sygnatu UWB oraz podkresli¢, ze gorsze
wlasciwosci wykazuje jedynie cze$¢ wszystkich pomiarow. Pozostate sygnaly utrzymuja
jako$¢ odwzorowania odniesienia na poziomie SFCW lub lepszym, ze szczegdlnym
wskazaniem na metody MMF. Widoczna jest rowniez niewielka poprawa SSIMx dla
B-skanow wytworzonych z profili odlegto$ciowych uzyskanych w dziedzinie czasu.

—FD

SF
IFFT *
SF‘PC*BTQ €
TD
FD

0.4 +
Il | | | | |

I I 1 I 1 I

o o e o e <o

& A & = & = &
a el fas} Jaa} fas} mAa MmMA
(= Y s I | | [
Op 9Op 9 A ©0a o o |
AE A48 Ap AH AR Ar A&
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<A B 9 <3 <3 <3 S R~
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Rys. 5.17. Wartosci wskaznika podobieristwa strukturalnego SSIMx dotyczgce poszczegdlnych zbioréw
B-skanow
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Analizujgc rysunek 5.18, dotyczacy wskaznika SSIMxcel, nalezy uznaé, ze wszystkie
techniki umozliwiajg wierne zobrazowanie celu. Sygnat SF-PC-BTQ-MMF-FD cechuje
si¢ jednak nieznacznym pogorszeniem jako$ci zobrazowania w czesci uzyskanych
przypadkéw. Biorge pod uwage skale osi odcietych jest to spadek wartosci wskaznika
0 jedynie mniej niz 2 %. Ponownie SF-DFT posiada marginalnie gorsze wtasciwosci.
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Rys. 5.18. Wartosci wskaznika podobieristwa strukturalnego SSIMxcel dotyczgcee poszczegdlnych zbioréw

B-skanow

Zakres wartosci wskaznika SSIMxpca Z rys. 5.19 pokazuje, ze pojedyncze przypadki
w niektorych zobrazowaniach uzyskanych innymi technikami sa poza obszarem danych
dotyczacych SFCW. Jest to maksymalnie kilkuprocentowa roznica, a przewazajaca
wigkszos$¢ cechuje si¢ zblizonymi i lepszymi wlasciwosciami odwzorowania odniesienia

po zastosowaniu metody PCA do redukcji tla.
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Rys. 5.19. Wartosci wskaznika podobienstwa strukturalnego SSIMxpca dotyczgce poszczegolnych zbiorow
B-skanow
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Rys. 5.20. Wartosci stosunku I1SLx dotyczqce poszczegolnych zbioréw
B-skanow

Wilasciwosci energetyczne ujete na rys. 5.20, obejmujace wskaznik ISLx, pozwalaja
na stwierdzenie, ze wylgcznie zobrazowania powstale w oparciu o0 filtracj¢
niedopasowang w dziedzinie czasu z subimpulsami klasy BTQ sa minimalnie gorsze od
odniesienia. Lepsze wlasciwosci daje technika FD. Pozostale zobrazowania wykazuja
lepsze warto$ci wspotczynnika ISLx.

Redukcja tha metodg PCA powoduje wyrownanie wiasciwosci energetycznych, co
jest widoczne na rysunku 5.21. Tym razem cz¢$¢ wynikoéw dotyczacych NSF-PC-BTQ-
IFFT cechuje si¢ gorszym wskaznikiem ISLxpca. Pozostale zobrazowania sg w tym

kontekscie takie same lub lepsze.
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Rys. 5.21. Wartosci stosunku ISLxpca dotyczqgce poszczegolnych zbiorow
B-skanow
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Rys. 5.22. Wartosci wariancji varxo dotyczgce poszczegolnych zbiorow
B-skanow

Najlepsza redukcje fluktuacji czesci zobrazowania bez istotnego udziatu sygnatu
uzytecznego przejawia technika MMF, co jest widoczne na rysunku 5.22. Parametr varxo
jest gorszy dla SF-DFT, co mozna uzasadni¢ w omawianym przypadku opisanym tutaj
sposobem generacji tego sygnalu. Gorsze wiasciwosci redukcji fluktuacji dotycza

réwniez niewielkiego utamka zobrazowan uzyskanych z wykorzystaniem NSF.
Pomijajac punkty wartosci odstajgcych (ang. outliers) oraz wyniki dotyczace SF-DFT
z rys. 5.23, fluktuacje po redukcji tta metodg PCA pozostaja na poziomie SFCW lub
lepszym. W niektorych przypadkach nastgpita rowniez poprawa w stosunku do

zobrazowan uzyskanych z wykorzystaniem falki Rickera.
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Rys. 5.23. Wartosci wariancji varxpcao dotyczqce poszczegolnych zbioréw
B-skanow

Dla utatwienia catosciowego spojrzenia na wyniki symulacji FDTD wartosci $rednie
wskaznikow z powyzszych rysunkow zostaty zestawione w tabeli 5.
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Tabela 5. Zestawienie wartosci srednich wykorzystanych wskaznikow uzyskanych ze wszystkich symulacji

FDTD
Sygnat | Metoda | SSIMyx | SSIMxce| | SSIMXpca ISLx ISLxpca | Vvarxp varxpca0
SFCW | IFFT | 0537 | 00987 0,083 2864 | 1000 | 20388 | 1,776

SE-DFT | FD | 0479 | 00984 0980 | 3394 | 0981 | 20022 | 1975
SF-PC-

oo | FFT | 05 | o988 0985 | 2841 | 0964 | 20137 | 1587
SF-PC-

t1o | FD | 0se4 | o9 0,983 2705 | 0997 | 16560 | 1,726
SF-PC-

eto | TD | 059 | 0gs 0984 | 2696 | 1000 | 16387 | 1727

N‘EFT'SC' IFFT | 0541 | 0991 0,087 2781 | 0899 | 19959 | 1193

N?BFT'SC' FD | 0607 | 0994 0,088 1763 | 1086 | 24996 | 1751

N%FT'SC' ™ | 0609 | 0994 0,088 1753 | 1089 | 24502 | 1750
SF-PC- | MMF-

eto | Pb | o783 | o098 0985 | 2205 | 1010 | 9219 | 1613
SF-PC- | MMF-
e1o | 1o | o8 | o9 0991 | 0901 | 0929 | 1088 | 1140

NSF-PC- | MMF-

To. | pb | 0837 | 0g6 0,991 1345 | 1088 | 3542 | 1380

NSF-PC- | MMF-

Sto | 1o | o8ss | 0997 0994 | 0786 | 0986 | 0669 | 1,071

Analiza danych z rysunkéw 5.17, 5.18, 5.19, 5.20, 5.21, 5.22, 5.23 oraz warto$ci
$rednie z tabeli 5 dowodza, ze wybrane emisje ze skokowa modulacja czgstotliwosci
umozliwiajg generacj¢ wysokorozdzielczych zobrazowan georadarowych. Dla
przewazajacej wigkszosci wynikéw wybrane miary wykazujg tozsama lub wyzsza jakos¢
zobrazowania niz przyjete odniesienie.

5.3. Stosowalnos$¢ rozpatrywanych sygnaléw w radarze
programowalnym

Praktyczna weryfikacja wstepnych zatozen dotyczacych sygnatu radiolokacyjnego
moze zosta¢ zrealizowana W oparciu 0 technike SDR [195]. Wspotczesnie jest to
popularne podejscie, ktore umozliwia konstrukcje prototypow radaréw [65, 196], nawet
przy wykorzystaniu tatwo dost¢pnych i tanich platform [197, 198]. Takim przyktadem
moze by¢ roéwniez autorska propozycja georadaru SFCW [154].

W niniejszej pracy wykorzystano radio programowalne bladeRF 2.0 micro xA4 [199].
Jego cena wynosi 480 USD. Trzon przetwarzania sygnatow wysokiej czgstotliwosci w tej
platformie stanowi uktad AD9361 produkcji Analog Devices. Jest to dwukanatowy
transceiver, ktory posiada mozliwo$¢ nadawania w zakresie od 47 MHz do 6 GHz
I odbioru od 70 MHz do 6 GHz. Platforma bladeRF 2.0 micro cechuje si¢ czgstotliwoscia
probkowania 61,44 Msps z 12-bitowg rozdzielczoscig. Nominalna moc wyjsciowa to
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8 dBm, a wymiary 6,2 cm x 10,2 cm x 1,8 cm. Kontrola i transfer danych odbywa si¢
poprzez uniwersalng magistralg szeregowa W standardzie USB 3.1 Gen 1.

Na rysunku 5.24 przedstawiono propozycj¢ Systemu przeznaczonego do badania
stosowalnosci sygnatéw klasy SF w radarze programowalnym. Wzmocniony sygnat
z wyjécia TX 1 jest transmitowany przez anten¢ nadawczg, a jego sttumiona kopia
podawana jest na wejscie referencyjne RX 1. Sygnat z anteny odbiorczej jest podawany
poprzez LNA na wejscie RX 2.
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Rys. 5.24. Schemat proponowanego prototypu georadaru programowalnego z pobudzeniami typu SF

Poza bladeRF 2.0 do konstrukcji prototypu uzyto uktadow tego samego producenta:
wzmacniacza mocy BT-100 o wzmocnieniu 10,7 dB dla 2,4 GHz i niskoszumnego
wzmacniacza BT-200 o wzmocnieniu 16 dB dla 2,4 GHz. Wykorzystano tez dzielnik
mocy Omni Spectra 2089-4106-00 oraz parg tubowych anten piramidalnych.

Przy pracy kilkukanalowej sterownik urzadzenia zapewnia niezaktdcony przeptyw
strumienia probek przy predkosci probkowania do 80 Msps. W przyjetym schemacie
wykorzystywane s3 trzy kanaly. Z tego powodu zdecydowano si¢ wybrac
fpr,SDR =25 MHz.

Jednym z problemow techniki SDR jest generacja i synteza czestotliwosci [200].
Klopotliwa jest rowniez kontrola zaleznosci fazowych. W odrdéznieniu od drozszych
platform, w tanich z reguty nie ma mozliwosci zapewnienia koherencji w poszczegolnych
kanatach. Mozliwe jest natomiast wykorzystanie tego samego sygnatlu zegarowego.
Problem zapewnienia synchronizacji, koherencji oraz przebadania wtasciwosci sygnatow
SF rozwigzano W oparciu o transmisj¢ sekwencji z rysunku 5.25.
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Rys. 5.25. Transmitowana sekwencja odebrana na wejsciu referencyjnym — RX 1. Modul oraz sktadowe
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Pierwsze 512 probek to kod P4 wykorzystany wtym przypadku do znalezienia
poczatku sygnalu uzytecznego w zapisanym strumieniu. Wykorzystana biblioteka
umozliwia zapis danych, ktére sa probkowane synchronicznie, jednak przechwytywane
sa bez informacji 0 chwili odniesienia. Korelacja odebranej i nadanej sekwencji
umozliwita W prosty sposob okreslenie tej chwili.

Kolejne 1 024 probki dotycza emisji tonu o czestotliwosci 200 kHz. Przedstawiono
je na rysunku 5.26. Zaktadajac, ze PA, dzielnik i thumik wprowadzajg stale opdznienie
fazy, na podstawie opdznienia W kanale RX 1 mozna oszacowac jakie jest aktualne
przesunigcie fazy pomigdzy kanatami TX i RX. Kanat RX 2 pozostaje w koherencji
z kanalem RX 1, dlatego oba odebrane sygnaly przesuwane sg W fazie 0 wyliczong
wartosc.
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Rys. 5.26. 1 024 probki tonu o czestotliwosci 200 kHz

Pomimo, Ze urzadzenie jest fabrycznie skalibrowane, co jest widoczne na diagramie
konstelacji z rys. 5.26, kolejne 1024 probki sg ciggiem zer. Na podstawie wartosci
sredniej z probek | oraz probek Q szacuje si¢ sktadowe stale, ktére sa odejmowane od
odebranych sekwenciji.

Kolejne 6 paczek, kazda sktadajgca si¢ z 1 024 probek, to sygnaty z modulacja fazy.
Pierwsze 3 paczki dotyczg BPSK, kolejne obejmujg BTQ. W obu przypadkach sekwencje
modulujacg stanowit 13-elementowy kod Barkera. Kazda z trzech paczek obejmuje
sygnat, w ktérym 1 symbol reprezentowany jest przez pojedyncza, dwie lub 5 probek.
W obrgbie paczki wysytane byty fragmenty o dtugosci 32 lub 96 probek, uzupelnione
zerami i powtarzane, aby zapewni¢ dlugo$¢ 1024 probek. Powielenie sekwencji
umozliwilo ich usrednienie poprawiajac W ten sposéb SNR.

Na rysunku 5.27 przedstawiono usrednione fragmenty sygnatu BPSK z trzech
kolejnych paczek. Zielonym kolorem naniesiono czg$¢ urojong nadawanych emisji, czgsé
rzeczywista byla zerowa. Nalezy mie¢ na uwadze, Ze jest to sygnat po przejsciu przez
caly tor transmisyjny, co W przypadku RX 2 obejmowato dwie anteny skierowane
aperturami w Kierunku betonowej powierzchni, do ktorej przylegaty.

Rysunek 5.28 zawiera uzyskane w powyzszy sposob fragmenty dotyczace emisji
BTQ. W tym przypadku zielonym kolorem rowniez naniesiono czg¢$¢ urojong nadanego
sygnatu, jednak cze$¢ rzeczywista nie jest zerowa 1 dla czytelnos$ci zostata pominigta.
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Rys. 5.27. Odebrane usrednione fragmenty sekwencji zawierajgce emisje BPSK
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Rys. 5.28. Odebrane usrednione fragmenty sekwencji zawierajgce emisje BTQ
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W obu przypadkach wraz ze wzrostem nadprobkowania odebrane sygnaty
przypominajg nadane wzorce. W przypadku BTQ wahania modutu sygnatlu sg wyraznie
mniejsze, co $wiadczy 0 lepszym dopasowaniu do toru.

Poza kontrolg mozliwosci generacji sygnatow w oparciu o0 radio programowalne
zdecydowano si¢ na wygenerowanie profilu odleglosciowego. Celem tego zabiegu nie
byta szczegdtowa ocena iloSciowa mozliwosci pomiarowych. Glownym zamiarem byto
sprawdzenie na ile w nielaboratoryjnych warunkach profile oparte o transmisje SF-PC-
BPSK i SF-PC-BTQ roéznig si¢ od SFCW. W zwigzku ztym zdecydowano si¢
przeswietli¢ fragment pustej przestrzeni z metalowym prostopadtoscianem ulokowanym
na pewnej, regulowanej wysoko$ci Przyktadowa realizacja scenariusza pomiarowego
widoczna jest na rysunku 5.29.a. W czesci rys. 5.29. b widoczny jest proponowany
prototyp georadaru programowalnego.
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Rys. 5.29. a) Konfiguracja anten i celu podczas rzeczywistego pomiaru; b) bladeRF 2.0 wraz ze
wzmacniaczami, thumikiem i dzielnikiem mocy

Na rysunku 5.30.a przedstawiono wymiary wykorzystanego regatu oraz puszki.
Majagc na uwadze fakt propagacji W zlozonym $rodowisku i brak niwelacji wptywu
otoczenia, przeprowadzono prosta symulacje FDTD. Na rys. 5.30. b - 5.30. e pokazano
w jaki sposob poszczegolne potki wplywajg na rozktad natezenia pola elektrycznego.

Dla poprawy czytelnos$ci wykorzystano impuls Rickera (dotychczasowe odniesienie
w ramach rozprawy). Dla uproszczenia obliczen, anteny zasymulowano jako dipole
Hertza odseparowane metalowa ptytka obudowang warstwg absorbera Eccosorb LS 18
[186]. Kolejne potki zrealizowane sg z suchych ptyt wiorowych. W symulacji przyjeto,
ze wzgledna przenikalno$¢ elektryczna plyt widrowych wynosi & = 1,6, podtogi &r = 10,
a paneli podtogowych & = 3.

Biorac pod uwage powyzsze zatozenia, w profilu poza echem od poétek oraz
metalowego obiektu (zwanego dalej celem) widoczne moga by¢ stabsze odbicia od
kolejnych obiektow.

Czestotliwos¢ probkowania, wybrane warto$ci wspotczynnika nadprobkowania oraz
zakres czgstotliwosci przyjety na fmin =1 GHz, fmax =4 GHz, wymusily realizacje¢
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pomiarow w oparciu 0 N¢ =1 201 subimpulséw i fc = 2,5 GHz. Zdecydowano si¢ na
pomiar z rownym odstgpem czgstotliwosci Af = 2,5 MHz oraz transmisj¢ NSF z g1 = 0,32
i g2=0,098. Taka konfiguracja parametrow sprawia, ze metoda tworzenia profilu
odleglos$ci w dziedzinie czasu staje si¢ bardzo nieefektywna, dlatego ograniczono zakres
badan do zobrazowan wykorzystujacych technike FD.
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Rys. 5.30. a) Wymiary dotyczqce scenariusza pomiarowego, b) — e) natezenie pola elektrycznego
w chwilach przejscia przez kolejne potki (symulacja FDTD bez puszki — impuls Rickera)

Na rysunku 5.31 zestawiono profile odleglosciowe dotyczace tta — regatu bez
ulokowanej puszki. Profile zostaly unormowane co do wartosci dla chwili zwigzanej
z pierwszym pikiem profilu FDTD. Jest to obszar dotyczacy odbicia od powierzchni
z antenami. Zaktadajac predkos¢ propagacji rowng C, profile wyswietlono w funkcji
odlegtosci.
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Rys. 5.31. Profile odleglosciowe SDR — wynik sondowania struktury bez obecnosci celu
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Poczatki rzeczywistych profili zawieraja znieksztalcenia zwigzane z charakterystyka
odpowiedzi uktadu antenowego. Po odbiciu od powierzchni na odlegtosci kilkunastu
centymetréw widoczne jest echo od dolnej krawedzi powierzchni. Pomimo znacznej
odlegtosci, elementem 0 widocznym udziale w profilu jest przejscie pomigdzy dolnym
koncem struktury, a podtoga w odlegtosci ok. 1,5 m. Po drodze sygnat propaguje si¢ przez
3 potki. W zobrazowaniu widoczne sg pierwsze dwie — na odleglosci ok. 33 cm oraz ok.
66 cm. W przypadku drugiej potki wyraznie lepiej prezentuja si¢ profile NSF.

Na rys. 5.32 przedstawiono profile dotyczace lokalizacji celu 12 cm nad powierzchnig
pierwszej potki. Ponownie, dane sg do siebie zblizone, a metody NSF tym razem
wyrazniej zobrazowuja odbicie od pierwszej poiki.
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Rys. 5.32. Profile odleglosciowe SDR — wynik sondowania przestrzeni z celem ulokowanym 12 cm nad
pierwszq potkg

Kolejne wyniki dotycza zawieszenia celu 6 cm nad pierwsza potkg oraz umieszczenia go
tuz pod pierwsza potka. Wskazane profile zostaly zobrazowane na rys. 5.33 oraz
rys. 5.34.
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Rys. 5.33. Profile odlegltosciowe SDR — wynik sondowania przestrzeni z celem ulokowanym 6 cm nad
pierwszq potkg
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Rys. 5.34. Profile odleglosciowe SDR — wynik sondowania przestrzeni z celem zlokalizowanym tuz pod
pierwszq potkq

Przeprowadzone testy dowodza, ze sygnaly z modulacja SF umozliwiajg generowanie
profili odlegtosciowych w oparciu 0 technik¢ SDR. Pomimo wykorzystania taniej
platformy radiowej oraz przeprowadzenia testow w warunkach domowych, uzyskano
zobrazowania zblizone lub lepsze niz uzyskane technika SFCW.
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6. Whnioski i uwagi koncowe

Dowdd tezy niniejszej pracy wymagat interdyscyplinarnego podejscia. Gtéwna czegsé
rozprawy dotyczy mozliwosci poprawy zobrazowania GPR poprzez zastosowanie
okreslonego typu sygnalu. Podstawe wickszosci rozwazan stanowita poprawa
rozrdznialnosci odleglosciowej. Nalezy zaznaczy¢, ze sygnat sondujacy jest tylko jednym
z czynnikow wplywajacych na jakos¢ zobrazowania. Kluczowym byto poznanie techniki
GPR, sposobu realizacji pomiaru, konfiguracji Sprzetowej, mozliwych zastosowan
I aktualnie wykorzystywanych sposobow generacji zobrazowania. Na uwagg zashuguje
fakt konieczno$ci zrozumienia zjawiska propagacji fali elektromagnetycznej,
stanowigcego istote funkcjonowania georadaru.

W pracy przeanalizowano aspekty zwigzane z doborem emisji waskopasmowych
stanowigcych subimpulsy sekwencji SF. Poza najszerzej opisanym w literaturze
sygnatem LFM mozliwe jest wykorzystanie sekwencji z kodowaniem fazy w sposéob
dyskretny. Obejmuje ono modulacj¢ BPSK, a w przypadku kodoéw polifazowych
modulacj¢ PSK (ang. phase shift keying). Stosowanie tego typu sygnatow w radiolokacji
moze by¢ klopotliwe. Jako przyktad mozna przedstawi¢ koncentracje energii sygnatu we
wstegach bocznych (rys. 4.14), ktéra moze przyczyni¢ si¢ do generacji niepozadanych
zaktocen w Srodowisku elektromagnetycznym. Gwaltowne zmiany warto$ci fazy sygnatu
czgsto nie s3 wiernie przenoszone przez kanat transmisyjny, co W przypadku
wykorzystania takich emisji moze wptywac na pogorszenie jakosci zobrazowania. Jedno
Z rozwiazan tych probleméw dotyczy wykorzystania kodowania fazy w sposob ciagtly.
W pracy zostala przebadana mozliwo$¢ zapewnienia ciggltego kodowania fazy w oparciu
o popularng w radiolokacji transformacj¢ BTQ. Z przeprowadzonych badan wynika, ze
wlasciwo$ci zwigzane z generacjg zobrazowania emisjami SF-PC-BTQ zapewniaja
zblizony poziom jakosci zobrazowan do przypadku stosowania tego samego kodu w SF-
PC-BPSK.

Dane, otrzymane z tego samego pomiaru georadarem z sygnalem sondujacym typu
SF, moga by¢ wykorzystane do tworzenia zobrazowan o roznych wtasciwosciach. Z tego
powodu w pracy zwrdocono uwage na sposob generacji profilu odlegltosciowego.
Przebadano trzy podstawowe metody — najszybsza: IFFT, wymagajaca najwigcej pamieci
komputera do obliczen, ale w wielu przypadkach generujaca wierniejsze profile: TD oraz
szybka 1 wiernie opisujacg profil: FD. Dodatkowo zwrocono uwage na mozliwos¢
poprawy zobrazowania przez filtracje niedopasowang. Tego typu filtracja powoduje
poprawe interpretowalnos$ci zobrazowania.

Polepszenie zobrazowania w georadarach z sygnalami SF moze nastgpowac roéwniez
poprzez kodowanie migdzyimpulsowe. Szczegélnie wyrazna poprawa jakosSci
zobrazowan byta mozliwa dzigki wykorzystaniu nieliniowej modulacji czestotliwosci.

Jedno z kluczowych zastosowan georadaru dotyczy detekcji min lagdowych, ze
szczegdlnym uwzglednieniem min przeciwpiechotnych. Pomimo wysoce nietycznej
zasady dziatania min przeciwpiechotnych, sg one wykorzystywane we wspotczesnych
konfliktach zbrojnych. Ich konstrukcja w duzym stopniu utrudnia detekcje innymi
metodami niz GPR, ze wzgledu na niskg zawarto$¢ metalu. Dodatkowo, charakter
odbitego sygnatu uwzgledniajacy przejscia fali poprzez kolejne struktury miny moze
stanowic¢ nie tylko zespot cech pozwalajacych odrézni¢ ming od zaktocenia, ale réwniez
rozr6ézni¢ konkretny rodzaj miny. System GPR, ktéry zapewni mozliwo$¢ uzyskania
zobrazowania wysokorozdzielczego, bedzie mogt by¢ wykorzystany do rozpoznawania
obiektow, w tym potencjalnic w sposob bezobstugowy. W kontekscie obiektow
niebezpiecznych, stanowigcych realne zagrozenie dla czlowieka, wymienione
W rozprawie techniki mogg zapewni¢ wzrost potencjalu militarnego, jednocze$nie
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minimalizujace zagrozenie dla zdrowia i zycia ludzkiego. Bylo to przestanka do
wykorzystania w pracy modelu trudnej do wykrycia miny, stanowigcej obiekt o ptytkiej
lokalizaciji.

W pracy zostala przeprowadzona kontrola propagacji sygnatow SF w ro6znych
rodzajach gruntu. Wskazany sposob przedstawienia danych obejmujacy rozng separacje
anten w systemie bistatycznym, wysokos$¢ zawieszenia anten oraz glebokos¢ zakopania
miny uwypukla sens badania. Sprawdzone zostaly mozliwosci generacji
wysokorozdzielczego zobrazowania georadarowego w oparciu o sekwencje SF. Liczenie
statystyk za wszystkie modele oraz dla wszystkich zadanych zaleznosci geometrycznych,
poszerza zbidr mozliwych przypadkow aplikacyjnych. Nalezy zaznaczy¢, ze celem pracy
nie byla ilosciowa ocena jakosci zobrazowania przy uzyciu sygnatéw SF. Zasadniczym
elementem rozprawy uznano stwierdzenie, ze ten typ emisji spelnia warunki
umozliwiajace generacj¢ odpowiednich zobrazowan. Przy czym jako odniesienie
wybrano sygnaty powszechnie stosowane, uwazane za zapewniajgce odpowiedni poziom
jakosci zobrazowan.

Nalezy zaznaczy¢, ze poza potwierdzeniem tezy, praca w sposob posredni przyczynia
si¢ do wskazania wad 1 zalet wykorzystania sygnalow ze schodkowa modulacja
czestotliwosci w GPR.

Wsrod potencjalnych wad wykorzystania sygnatow SF nalezy wymieni¢ ograniczenie
czasu generacji zobrazowania w oparciu o te techniki. W pracy nie przebadano ilosciowo
kwestii zwigzanych z czasem obliczen. Biorac pod uwagge dostepne na rynku rozwigzania
pracujace z sygnatem SFCW, ktére dodatkowo realizujg detekcje obiektow ruchomych,
zasadne jest zatozenie mozliwosci implementacyjnych proponowanych sygnalow.
Mozna réwniez pokusi¢ si¢ o wniosek, ze zapewnienie odpowiednio duzej szerokosci
pasma subimpulsu By moze przyczyni¢ si¢ do generacji zobrazowania w sposob
wspomagajacy operatora w czasie realizacji biezgcych pomiarow. Wspotczesnie pasmo
kilkuset MHz jest wiasciwie standardem. Mozliwe jest réwniez wykorzystanie
proponowanych w pracy rozwigzan jako opcja podczas realizacji pomiaru. Georadar
domyslnie mogltby pracowaé w trybie SFCW, natomiast w przypadku akwizycji danych
do rozpoznania lub szczegétowej analizy dochodzitoby do sondowania technikg SF.

Wyniki badan wykazaly si¢ zaleznoscia od nadprobkowania sygnatu w torze
przetwarzania. Wraz ze wzrostem wspélczynnika nadprobkowania poprawialy sig¢
wlasciwosci generowanych zobrazowan. Jest to warto$¢ stanowigca kompromis —
dodatkowe nadprobkowanie ogranicza wykorzystanie pasma przetwornika. Istnieje
mozliwo$¢ przetwarzania z czestotliwoscig probkowania rowng czgstotliwosci Nyquista,
jednak lepsze w stosunku do SFCW zobrazowanie mozliwe jest do uzyskania, gdy
OSRspr > 4.

Wszystkie proponowane techniki SF wykorzystujace waskopasmowe emisje
z kodowaniem cigglym i dyskretnym zapewniaja mozliwo$¢ generacji zobrazowan
0 wysokim poziomie podobienstwa do zobrazowan referencyjnych. Przy czym jako
odniesienie wykorzystano zobrazowania z georadarow impulsowych oraz SFCW.
Potaczenie odpowiedniego doboru subimpulséw, metody tworzenia profilu
odlegtosciowego oraz modulacji miedzyimpulsowej umozliwito rowniez uzyskanie
zobrazowan przewyzszajacych swoja czytelnoscig zobrazowania odniesienia.

Uzyskane w pracy wyniki obejmujace rozwazania teoretyczne, symulacje oraz
czeSciowo praktyczng weryfikacje pozwalaja na potwierdzenie postawionej tezy:
mozliwe jest uzyskanie wysokorozdzielczych zobrazowan georadarowych obiektow
o plytkiej lokalizacji, przy pomocy syntezy czestotliwosciowej emisji z modulacja
kata.
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Do najwazniejszych elementdéw oryginalnych niniejszej pracy nalezy zaliczy¢:

Analize i poréwnanie mozliwosci obszernego zbioru sygnatéw ze schodkowa
modulacja czestotliwosci pod katem zastosowania w GPR,;

Ocene¢ mozliwosci wykorzystania sygnatéw SF dla sondowan georadarowych
w rzeczywistym medium w zakresie czestotliwosci od ok. 750 MHz do
ok. 4 000 MHz;

Sformutowanie oceny praktycznego zastosowania sygnaldw ze schodkowsa
modulacja czestotliwosci z kodowaniem ciggltym i dyskretnym w pomiarach
georadarowych;

Zaproponowanie metod dodatkowo korygujacych krzywa korelacyjng
mozliwych do wykorzystania w georadarach z sygnatami SF;

Opracowanie w oparciu o technike SDR prototypu georadaru
umozliwiajacego wykorzystanie sygnatow SF z waskopasmowymi emisjami
z kodowaniem cigglym i dyskretnym;

Przeglad i fuzje rzeczywistych modeli gruntu umozliwiajacych symulacje
rzeczywistej gleby w zakresie czestotliwosci od ok. 750 MHz do
ok. 4 000 MHz.
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8. Zalaczniki

8.1. Redukcja Réwnan Maxwella w postaci réoznicowej

Zakladajac symulacje dwuwymiarowa oraz propagacj¢ w Kierunku z, wyrazenia
(2.13) i (2.14) redukuja si¢ do:

aEX :1|:8HZ _O-Ex_‘]ze,x:|
o el oy , (8.1)
oE
T
ot & OX y i (82)
H
LR .
ot g| ox oy ’ 8.3)

o ul o , (8.4)
oH

y ZEI:E_G*H _sz :|
ot H OX Y Y (85)

z

ot u

oH 4[@ E,
(8.6)

Wyrazenia (8.1), (8.2) oraz (8.6) sa zalezne wylacznie od Ex, Ey i H;, natomiast wyrazenia
(8.3) oraz (8.4) i (8.5) od E;, Hx i Hy. W tak zdefiniowanej zalezno$ci pdl i przestrzeni
mozna rozwaza¢ mod TE (ang. transverse electric), w ktorym natgzenie pola
elektrycznego w kierunku rozchodzenia jest zerowe oraz mod TM (ang. transverse
magnetic), dla ktorego indukcja magnetyczna w Kierunku rozchodzenia si¢ fali przyjmuje
zerowe wartosci.

Sprowadzenie problemu do jednego wymiaru prowadzi do redukcji wyrazen (8.1) —
(8.6) do postaci:

OE 1
X=—|-cE, -J , 8.7
~ = OB ] 8.7)
OE
£ g e ]
ot & OX ' (88)
ot gl OX '

(8.9)
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aHX Zl[_G*Hx_‘]zm,x]’ (810)

ot u
oH
_vzi{@_a*Hy_sz’y}
ot ul ox , (8.12)
OE
aHZ :£|:__y_G*Hz _‘]zm,z:|
o ul X (8.12)

Z wyrazen (8.7) i (8.10) wynika, ze sktadowe Ex oraz Hy nie propaguja si¢ w przestrzeni.
W oparciu o pozostate mozna sformutowaé opis propagacji w kierunku x, ze sktadowymi
pola elektromagnetycznego prostopadtymi do kierunku propagacji. Taki mod jest
oznaczany jako TEM (ang. transverse electric and magnetic).
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8.2. Algorytm FDTD

Ogolny schemat realizacji obliczen metoda FDTD przedstawiono na rys. 8.1.

Definicja problemu:
generacja siatki, deklaracja zmiennych,
okreslenie parametréw materialowych, zrodta,
sprawdzenie warunkow stabilnosci, itp.

A 4

Y

Aktualizacja sktadowych pola magnetycznego

A 4

Aktualizacja skfadowych pola elektrycznego

A 4

Realizacja warunkow ABC

Nie

r 3

Ostatnia iteracja?

Rys. 8.1. Algorytm metody FDTD
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8.3. Skladowe pola elektromagnetycznego w algorytmie
FDTD

Zaktadajac funkcj¢ dyskretnego potozenia oraz dyskretnej chwili czasu g(icAX, jeAy,
keAz, ncAtp) 1 przyjeciu dla poprawy czytelnosci notacji

g(i.Ax, J.AY,K.Az,n At,) = g{c‘fjc’kc , (8.13)

pochodng czastkowg aproksymuje si¢ ilorazem réznicowym. Przyktadowo dla zmienne;
X aproksymacja taka ma postac

n, n

Gk gicc%'ic'kc . gicc‘%ivkc (8.14)
OX AX .
Analogicznie pochodna po czasie aproksymowana jest zaleznoscia
aqr. 2 0.
ggtjc,kc . g|c,jc,kcAthlchcvkcl (8.15)

Konstrukcja komorki Yee narzuca umieszczenie wektoro6w na wysokosci potowy jej
krawedzi. W obliczeniach uwzglgdniana jest chwila odpowiadajgca potowie dyskretnego
kroku czasowego nc. Do obliczen w obu przypadkach wykorzystuje si¢ S$rednig
z sgsiednich punktow lub dyskretnych wartosci czasu.

Po uwzglednieniu powyzszych zatozen, sktadowe pola elektrycznego w algorytmie
FDTD przyjmuja postac:

n.+1 _ zgicvjcvkc _AtDo-icvjcvkc

X, Je Ke

28, 5k TALO,

deke 1z je—Lke

(8.16)

1 1 !
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