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I INTRODUZIONE

L’ambito scientifico dell’attivita di ricerca svolta riguarda lo sviluppo e 1’analisi di tecniche
innovative per I’elaborazione di segnali a banda larga, utilizzando le potenzialita che sistemi multo-
canale e/o multi - sensore forniscono. Nello specifico I’obiettivo ¢ rappresentato dallo studio di
funzionalita avanzate per radar aviotrasportati e spaziali di nuova generazione, tra cui la
cancellazione di interferenze elettromagnetiche (e.m.) a banda larga e la capacita di imaging di

target ad alta risoluzione.

Il primo argomento trattato riguarda I’elaborazione di dati radar ad apertura sintetica multicanale
(M-SAR), allo scopo di difendere il sistema da interferenze elettromagnetiche a larga banda (SAR-

ECCM) preservando le normali capacita di imaging.

I SAR sono sensori attivi in grado di produrre, attraverso tecniche di scansione, “mappe” di
parametri radiativi ad alta risoluzione, grazie all’utilizzo di bande elevate; a tal fine sfruttano il
backscattering dalla superficie, che subisce un’attenuazione a due vie, quindi ¢ di estrema
importanza che sistemi di questo tipo siano in grado di proteggersi dalle interferenze
elettromagnetiche (intenzionali, dovute al Jamming, oppure dovute alle spurie di altri sistemi a
radiofrequenza, in altre parole Radio Frequency Interference - RFI), che subiscono attenuazioni a
una via e possono essere caratterizzate da potenze molto piu elevate di quelle del segnale utile,

anche se ricevute dai lobi laterali del pattern di antenna.

L’utilizzo di tecniche di nulling di antenna ottimizzate per lavorare a banda stretta non puo
garantire la protezione da interferenze di tipo Noise-Like a banda larga, quindi sembra di grande
interesse lo sviluppo e lo studio di prestazioni di tecniche apposite, che prevedano 1’aumento di
gradi di liberta a disposizione, sia spaziali, nel senso di un numero maggiore di canali riceventi ed
eventualmente introducendo vincoli aggiuntivi, sia temporali, in altre parole considerando la

possibilita di elaborare piu campioni di segnale per ciascun canale ricevente.

Il secondo argomento affrontato riguarda 1’elaborazione di dati radar ad apertura sintetica inversa
(ISAR) al fine di aumentare la risoluzione cross-range dell’immagine quando siano disponibili le

acquisizioni, monostatiche o bistatiche, di una molteplicita di sensori aviotrasportati.
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Come ¢ noto I'ISAR fornisce immagini di target ad alta risoluzione sfruttando le caratteristiche
del moto dei bersagli rispetto a un sensore, posto su di una piattaforma quasi stazionaria. Il
principale svantaggio di questo tipo di processing risiede nel fatto che le prestazioni raggiungibili in
termini di risoluzione cross-range dipendono dalle caratteristiche intrinseche del moto del bersaglio,
piuttosto che da parametri di sistema; mentre la risoluzione in slant-range ¢ determinata una volta
che la banda e la forma d’onda trasmessa sono state decise, non c’¢ nessun modo di assegnare un
valore desiderato di risoluzione cross-range. In casi particolari di bersagli con piccole componenti
di movimento il valore di risoluzione di cross-range ottenuto puo essere insufficiente, se si pensa
che le immagini ISAR generalmente sono usate nelle procedure di Non Cooperative Target

Recognition (NCTR).

Per contrastare questo effetto ¢ possibile derivare delle procedure per combinare in modo
coerente le acquisizioni di un insieme di sensori trasportati da piattaforme che volano in
formazione; in questo modo ¢ possibile sintetizzare un’apertura equivalente maggiore, quindi un

valore di risoluzione migliore che se si considerasse un unico sensore.

Nel seguito verranno affrontate nel dettaglio le problematiche introdotte, analizzando in maniera
estensiva le possibili soluzioni e le prestazioni ottenibili. Pit precisamente, nel capitolo II si
analizzera la cancellazione di interferenze elettromagnetiche a banda larga per i SAR, in cui, prima
di tutto, si valutera I'inadeguatezza delle tradizionali tecniche di cancellazione a banda stretta e
successivamente si svilupperanno e analizzeranno, per vari valori di banda frazionale e per diversi
scenari dell’interferenza, tecniche adeguate alla banda larga e a una successiva elaborazione SAR,

per scenari operativi spaceborne e airborne.

Nel capitolo III invece si trattera 'ISAR distribuito, indirizzando prima di tutto il problema
dell’impossibilita di assegnare un valore di risoluzione in cross-range, che dipende dalle
caratteristiche intrinseche del moto del target, e successivamente sviluppando lo schema di
principio e descrivendo le tecniche di focalizzazione 2D per I'ISAR distribuito, la cui efficacia
verra dimostrata attraverso 1’analisi di prestazioni in condizioni ideali e non. Infine una nuova
tecnica di stima di moto rotatorio del target basata sulla tecnica a massima verosimiglianza multi -

sensore verra sviluppata e analizzata.
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II CANCELLAZIONE DI INTERFERENZE ELETTROMAGNETICHE
A BANDA LARGA PER I RADAR AD APERTURA SINTETICA

11.1 Introduzione

N

L’ambito scientifico dell’attivita di ricerca svolta ¢ quello dell’elaborazione dei dati SAR
multicanale, allo scopo di difendere il sistema da interferenze elettromagnetiche a larga banda

(SAR-ECCM).

I SAR sono sensori attivi in grado di produrre, attraverso tecniche di scansione, “mappe” di
parametri radiativi ad alta risoluzione, grazie all’utilizzo di bande elevate; a tal fine sfruttano il
backscattering dalla superficie, che subisce un’attenuazione a due vie, nel caso di applicazioni

satellitari di grande entita [II-1].

E’ di estrema importanza che sistemi di questo tipo siano in grado di proteggersi dalle
interferenze elettromagnetiche (intenzionali, dovute al Jamming, oppure dovute alle spurie di altri
sistemi a radiofrequenza, ovvero Radio Frequency Interference - RFI), che subiscono attenuazioni a
una via e possono essere caratterizzate da potenze molto piu elevate di quelle del segnale utile
anche se ricevute dai lobi laterali del pattern di antenna. In particolare per i radar di immagine le
interferenze a banda larga di tipo noise-like sono particolarmente dannose; il loro effetto ¢ quello di
mascherare la scena di cui realizzare I’immagine con un alto e uniforme livello di rumore ([II-2]-

[11-3]).

Un SAR multicanale (M-SAR), che realizzi operazioni di antenna nulling, puo essere in grado di
cancellare gli effetti dell’interferenza sui dati SAR, garantendo una normale operativita nonostante
la presenza del disturbo. Un sistema SAR tipicamente lavora con alte bande per ottenere un’alta
risoluzione nella dimensione di range; di conseguenza anche lo schema di protezione deve tenere in
conto la banda larga del segnale interferente. L’utilizzo di tecniche di nulling di antenna ottimizzate
per lavorare a banda stretta quindi non pud garantire la protezione da interferenze di tipo Noise-
Like a banda larga, quindi sembra di grande interesse lo sviluppo e lo studio di prestazioni di

tecniche apposite, che prevedano 1I’aumento di gradi di liberta a disposizione, sia spaziali, nel senso
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di un numero maggiore di canali riceventi, che temporali, ovvero considerando la possibilita di

elaborare pili campioni di segnale per ciascun canale ricevente.

Tre tecniche di antenna nulling a banda larga verranno comparate. La prima ¢ 1’estensione a
banda larga del Side Lobe Canceller (WB-SLC); questo implica I’uso di una tapped delay line
connessa ad ogni canale ausiliario, al fine di ricostruire la correlazione tra ciascun canale ausiliario
ed il canale connesso al fascio principale, consentendo la cancellazione dell’interferente a banda
larga. La seconda tecnica, chiamata WB-frequency nulling, ¢ basata sull’uso di una lunga sequenza
di campioni collezionati campionando alla frequenza di Nyquist il segnale ricevuto sul canale
principale e sui canali ausiliari; 1 campioni sono bufferizzati per permettere una cancellazione nel
dominio spazio-frequenza, realizzando una cancellazione a banda stretta per ogni sotto-banda

individuata a valle di un’operazione di FFT.

Lo studio ¢ organizzato come segue: dopo la definizione del modello per il segnale utile e il
segnale interferente (Paragrafo 11.2) e I’emulazione del segnale multi-beam ricevuto (Paragrafo
I1.3), viene analizzato il nulling di antenna a banda stretta, nonché le limitazioni in cui esso incorre
quando si considerino segnali interferenti a banda larga (Paragrafo 11.4). In seguito nel paragrafo
II.5 vengono analizzate varie tecniche di nulling a banda larga. Dopo aver scelto le tecniche
appropriate a una successiva elaborazione SAR (Paragrafo I1.6), per uno scenario spaceborne viene
riportato 1’assessment delle prestazioni del “WB-SLC” (Paragrafo I1.7), mentre per uno scenario
airborne viene derivato un processing che integri la tecnica di nulling a banda larga nel dominio
della frequenza e 1’algoritmo di focalizzazione Range Migration Algorithm (RMA) (Paragrafo I1.8).
Infine viene realizzato un confronto in termini di costo computazionale tra 1’algoritmo integrato
“WB-F antenna nulling” e il RMA e il processing tradizionale che prevede la successione del

nulling di antenna WB-SLC e della focalizzazione (Paragrafo I1.9).
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1.2 Definizione del modello di segnale

Nel seguente paragrafo verranno definiti in successione il modello di segnale utile e interferente a

banda stretta e a banda larga, che verranno utilizzati nel corso dello studio.

11.2.1 Modello di segnale a banda stretta

Si consideri un’onda monocromatica, localizzata in frequenza sulla portante f(y, che incida su un

allineamento di N elementi di antenna con pattern Ec(t) disposti a una distanza d uno dall’altro
formando un angolo € con la normale dell’array. Come noto ([II-4], [II-5]), supponendo di poter
puntare elettronicamente 1’array mediante 1’utilizzo di phase shifters a valle di ciascun elemento di
antenna (operazione di BEAM STEERING), I’andamento del pattern di radiazione del sistema

radar in esame sara:

N 'z;zi(i—l )sin@ N 27; (i-1)sin8, zﬂ( i—1)sin 9
J —J J
E(9)=Ze A E/(0)=E m’ef Ze el A =

i=l
Eq. II-1
N ]27[— (sm&—sm@o) d

J¢r¢f z

Come si pud notare, questa operazione provoca elettronicamente un vero € proprio puntamento

del diagramma di antenna verso la direzione 6, evitando qualsiasi tipo di manovra meccanica.

Nel caso in cui I’onda incidente sull’array sia relativa al segnale utile, nell’ipotesi di ricevere
dalla direzione di osservazione gli echi provenienti dal bersaglio di interesse, sara possibile

rappresentare vettorialmente il segnale ricevuto come:

Sz[sl,sz,...,sN]T Eq. II-2

in cui si ha valore complesso e presenta la seguente espressione:

A di .
S :As .exp[]Zﬂ'z(l—l)smﬁs _]¢s} Eq I1-3
dove A e @, sono rispettivamente 1’ampiezza e la fase iniziale del segnale proveniente dal target.

Nel caso invece del segnale di interferenza, si ipotizzi che il segnale di Jammer sia formato da J
onde piane provenienti da direzioni distinte §. La fase del segnale proveniente dalla sorgente j-

esima e ricevuto dall’i-esima antenna elementare, in base a quanto detto in precedenza, sara
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27zsin@;-x; dove x; ¢ la posizione in lunghezze d’onda del centro di fase dell’i-esimo elemento
rispetto al centro di fase dell’array.

A questo punto sara allora possibile scrivere anche il segnale di disturbo ricevuto dall’i-esimo

elemento dell’array:

J J27sin x; .
xd,.(r)=xm-(r)@lAj(r)Ed(e,-)e R Eq. 11-4

dove A; ¢ I’ampiezza complessa della j-esima sorgente, E,; (Hj) ¢ il guadagno dell’i-esima antenna
dell’allineamento nella direzione 6;, x,, (t) & il campione di rumore termico dell’elemento i (la
componente di rumore termico del ricevitore € una variabile aleatoria a distribuzione gaussiana a

. 2
valore atteso nullo e varianza o).

La precedente equazione puo essere scritta nella seguente forma vettoriale:

xq(t)=Valt)+x,(r) Eq. 115
che, espandendo matrici e vettori, corrisponde a:
X @) | v vig vy [AG)] | x, () AT | x, )
e T, + = Vl V2...VN + Eq II_6
de(t) VNIVN2-YNT L AT (t) an(f) A[(l) an(f)

. . 27sindx; . . . <. . .
in cui v j=Eel~(6’]~)eJ PERE 1 vettore N-dimensionale x4(r) & il segnale ricevuto su gli N
elementi dell’array all’istante t, V la matrice di dimensioni NxJ delle direzioni delle sorgenti e la

matrice di covarianza di Xy (t) & data da:
Qa=VPV" 4071 Eq. I1-7

dove P=E {a(t)aH (t)}, o ¢ la potenza del rumore termico e I & la matrice identita J-dimensionale.

11.2.2 Modello di segnale a banda larga

Per quanto riguarda il segnale radar, si considera generalmente un segnale chirp, le cui proprieta
sono generalmente note ([II-6]); in particolare si ricorda che il segnale chirp ¢ tale da avere, per
elevati rapporti di compressione, uno spettro di densita di potenza all’incirca piatto nella banda del
segnale, da cui discende che la funzione di autocorrelazione ha approssimativamente I’andamento

di un sin(x)/x, con un’apertura del lobo principale pari all’inverso della banda del segnale. In ogni
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caso per ogni istante in cui il segnale ¢ ricevuto dagli elementi dell’array, esso puo essere

rappresentato vettorialmente come

s()=[s;(1).55(1),cosy O Eq. I1-8
in cui s,(t)per i=1,...,N rappresenta il segnale ricevuto all’istante t sull’i-esimo elemento si antenna
dell’array.
Nel caso di interferente a banda larga il segnale presente sui diversi canali riceventi &

parzialmente correlato e 1’elemento (h, 1) della matrice di covarianza del disturbo d pud essere

calcolato come:

Qui= [Efanxa? OfFER; (0x;” O 025010 Eq. 119

dove Xj, (r) & il segnale interferente ricevuto sul h-esimo e Xj, (t) & quello sull’i-esimo canale

ricevente e Jh.i) & il delta di Kronecker (8(h,i)=1 per h=i e 0 in tutti gli altri casi).
Sotto I'ipotesi che le funzioni di trasferimento dei canali riceventi siano le stesse, la cross-
correlazione tra il segnale interferente sui canali & e i all’istante t pu0 essere calcolata come

I’autocorrelazione del segnale su un generico canale tra gli istanti 1—AR,/c e t—AR;/c, dove,

facendo riferimento Fig. II-1, si ha

AR, =d-(i~1)sin@ (i=1.2.....N) Eq. II-10

Y Y

Fig. II-1- Geometria dello scenario in esame
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Sotto questa ipotesi

et 057 ¢ )HFE{{X (128, ”"}{ (1)l ]}

. Jo . Jo
277%(AR;,-AR; . _ 277%(AR,,~AR; . o
) 722 (AR, )E{Xj(Z_ARh]Xj ( AR, ]}zej 7" (AR) )E{Xj(t,).xj (I,_ARl AR, j}z Eq. TI-11
C C C

Lk _[ARi —Ath sl ar, -ar;)
C

da cui si ottiene:

A d .
th,l:Pjph,lCXp|:J27Z'z(h—l)Sln9]:|+O',%5(h,l) Eq II-12

dove P; rappresenta la potenza del Jammer e p ¢ il coefficiente di correlazione.

Nel caso si scelga un filtro con andamento in frequenza di tipo rettangolare, per la funzione di

autocorrelazione relativa al filtro si ottiene

; ie 277 4f =sinc[aBt]=R_(0)p(7)

Eq. II-13
B
2
AR,—AR; d . . . i . . - o
Per 7=—"_—"L="in@(i—h) il coefficiente di correlazione per il filtro rettangolare quindi vale
C C
. B 4 . . . d . .
P —smc[ﬂ'TOEsm 0; (h—l):|—SIHC|:ﬂ'Bf zsm 0; (h—l):| Eq. II-14
1.3 Emulazione del segnale multibeam ricevuto

In questo paragrafo verra presentato lo schema logico di come vengono emulati i segnali multi

beam. La trattazione viene effettuata nel caso di 2 canali riceventi ma € facilmente estendibile al

caso di piu canali riceventi.

I11.3.1 Configurazione a 2 canali riceventi

La Fig. II-2 mostra un array lineare di antenne, le cui prime Ny sono connesse al canale ricevente
M mentre le ultime N, sono connesse al canale ricevente A. Tale schema corrisponde al Side-Lobe
Canceller (SLC), [1I-4]. Come si puo osservare in Fig. II-2, per quanto riguarda la fase di ricezione,

nel primo stadio dell’elaborazione il principio di funzionamento ¢ identico a quello del classico

10
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phased array: ciascun canale, infatti, elabora indipendentemente il segnale ricevuto rifasandolo e

sommando i vari campioni cosi ottenuti.

v v

ADF
I y

Fig. II-2— Schema di principio del Side-Lobe Canceller

Nel caso di segnali a banda stretta, sempre facendo riferimento alla Fig. 1I-2, le uscite dei due

sommatori potranno essere rappresentate in forma vettoriale come:

X{ XM} Gy (6,) , G 6)) { ng}

_ J
= ormA G |Ase’ r A G A
J p) s ( )e] 2 j
GA (gs )e GA 91

dove G,,(#) e G,(0)indicano il guadagno d’antenna del fascio di antenna connesso al canale M e

Xos Eq. II-15

A A, 6, A ;¢ 6, sono rispettivamente ampiezza e direzione di arrivo del segnale utile e
dell’interferente, x,,, € x,, icontributi di rumore termico sui due canali dell’allineamento e infine
d, , indica la distanza tra i centri di fase del principale e dell’ausiliario.

Per quanto riguarda la matrice di covarianza del disturbo a livello di canali riceventi, nell’ipotesi

di assenza di segnale utile, si ottiene:

H H H
Q =<XdXdH>=E{[XdM}[XdH ¥a }zE By e o P Eq. 1I-16
CH M Xda -
Xda X4, Xdy  XaXaa | |Gmwa Qaa q

in cui q,,,, € Q,, non sono altro che le matrici di covarianza del disturbo relative al canale

ausiliario e a quello principale, mentre q,, , rappresenta la correlazione presente tra I’interferenza

11
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filtrata dal primario e dal secondario. Sostituendo la Eq. II-15 nella Eq. II-16 si ottiene nel caso a

banda stretta:

GM(ej) P N
ngfi: GA(gj)e_jZ”dM’ASinaf Fi GM(ej) GA(ej)e A ] +|: A/E)Gn NA03:|
o A o o L1
Pj|GM(€j12+NMG,% PjGM(Hj)G:(ﬁj)eJZ” ) sin; q

smé’j

- . _in dM,A
PGy (6,)G4(0,) " 2 P(GA(60;) +N 02

Per valutare ’espressione della matrice di covarianza del disturbo nel caso in cui il segnale di
Jammer sia a banda larga ¢ possibile ottenere la configurazione a 2 canali riceventi sopra riportata

come una particolare configurazione dei canali in ricezione di un array di N, + N, antenne.

L’introduzione di un’opportuna matrice T di trasformazione dei dati ci permettera di determinare le
uscite dei canali riceventi di Fig. II-2. Volendo caratterizzare questa matrice, essa presentera una
colonna per ogni canale configurato all’interno dell’array e un numero di righe pari al numero di
radiatori che compongono I’intero allineamento; in pratica ogni colonna verra associata a un
diverso sub-array mentre ogni riga individuera un particolare elemento Tx/Rx del sensore.
Attraverso questo approccio la costruzione della suddetta matrice diventa immediata: bastera infatti
riportare il peso utilizzato per rifasare il segnale in ricezione da ogni antenna elementare nella
relativa cella della T a essa associata e riempire con degli zeri gli spazi rimasti vuoti. Volendo fare

un esempio, 1’array in Fig. II-2 la matrice di trasformazione avra la forma:
a - ay, 0 - 0 r
T= 0 < 0 b - by Eq. II-18

M
I pesi utilizzati in ricezione nei due sub-array sono quelli necessari al puntamento.
Definita la matrice di trasformazione T la matrice di covarianza del disturbo a livello di canale

(Qacn), si puo ottenere come:

H
Qacy =T"QqT Eq. II-19

dove con Qg si ¢ indicata la matrice di covarianza del disturbo relativa all’array completo.

12
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11.3.2 Configurazione a 2 canali riceventi con linee di ritardo

Quanto proposto nel precedente paragrafo per I’emulazione di segnali multibeam pud essere
esteso al caso in cui siano presenti a valle dei canali riceventi linee di ritardo o dispositivi buffer
necessari per un’elaborazione spazio-temporale dei segnali ricevuti.

Sui due canali di ricezione si pud definire un vettore di segnale x, organizzato per prese sulla

linea di ritardo invece che per elemento d’antenna come si faceva precedentemente.

X
X= 3 =X, +X;+X, con Xy =Tka,FULL=|:;(Ak} k=I,....K
- Mk
Xk
Xy ()=x; ()+x; ()+x, () Eq. 11-20
Xsik(t Xs (t +"'+le~sik(t

) )
(6)++xy ; (1) i=AM

)=
- ,

ik
Xk (t M
Xnik (t):xlnik (t)+' : '+xN,~n,-k (t)

Nell’espressione precedente xpryrz € il vettore dei campioni prelevati dalla k-esima presa
elemento per elemento e T ¢ la matrice di trasformazione associata alla k-esima presa che consente
di scrivere i dati a livello di canale.

Di conseguenza ¢ possibile definire lo steering vector s

S1
s,

ST Eq. 1121

»n

K
e la matrice di correlazione del disturbo
Qi || Qk

Qd:E{(Xj+Xn )*(Xj_"xn)T}: : Eq. 11-22
QKI QKK

in cui Qg ¢ la matrice di correlazione relativa alle prese / e k sulle linee di ritardo di dimensione

2x2, dato che si sta supponendo di avere due canali in ricezione.

Di seguito ¢ riportato un esempio per quanto riguarda la costruzione della matrice di correlazione
del jammer esplicitando la dipendenza dei termini dalla sua funzione di correlazione. Lo scenario ¢

quello riportato nella Fig. I1-3.
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Fig. II-3— SL.C con un ausiliario omnidirezionale e linee di ritardo a 2 prese sui canali di
ricezione.

Come esempio si supponga che gli elementi del main siano distanti tra loro 0.5A e che la
direzione di puntamento sia 0°, in modo che 1’operazione svolta dagli sfasatori sia una semplice
moltiplicazione per uno; anche I’ausiliario ¢ distante 0.5\ dal primo elemento del main.

Il vettore di segnale y ¢

[ y(t) 17 x,0)
v | Y(I_Tj)+y(t_2Tj)+y(t_3Tj) |oxul()
Ty /e 1y) xal-To) Eq. 1123
per cui la matrice di correlazione dell’interferente sara
(O @) (O 0) T (a0 ) (ao (-5))
i, | O @) (5, 05,0) | {0’ () {0 (5) |
CH = <XA(t Ty )xs (t)> (XA(t T )xM(t)} i <xA(t To )xa (t7T0)> <xA(t—T0)x; (t—TO)>
<XM(_T0)’XA (f)> <XM (f—To)vxTW(f)> i <XM(—T0)XA (’—T0)> <XM (f—To)xM (’—T0)>
i =N, =3 ! =N, =3 T
#(0) Eoulm) 1w £ rlmn) Eq. 1124
i=N,,=3 i=N,,—1=2 }i:N =3 i=N 1122
éw Rj(iTj) A% (Nm M)Rj(lTj) } IZVI RJ(ZTJ TO) A%' (Nm M)RJ(IT TO)
N =Ny +1=-2 qoo= T ENyw=2 T
= S S w =Ny, =3
R;(Ty) g Rj( i +T,) i R;(0) Iz‘f Rj( sz)
i=N,, =3 =Ny, —1=2 ' i=N,, =3 =Ny, 122
£ omlrpm) e men); 2 () T (irylr)
L i=1 ==N)+l=— ! i=l l:*NM +1=—] |
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E’ semplice verificare che ¢ possibile ottenere tale matrice anche da quella costruita per I’array

completo, cio¢ considerando Ny+N4 elementi d’antenna omnidirezionali distinti.

BO | KCD | RC | RN | 8 ) (8 ) 801 ) k)]
R,(T) 17 R;(0) R(-T) R, (27) | R;(T- o) | | R( o) R(1-15) "R;(-27-1p)
R;(2T) | Ry(T) R;(0)  R;(-T) Rj(zT—TO); Rj(T—TO) Rj(—TO) R;(-1-1,)
QL = R;(37) } R, (2T) R; (T) R, (0) RJ»(}T—TO)ERJ-(ZT T,) R;(T-T,) RJ( To)
FULL ™ R () 1K, (T o) R (ZT T,) R; (3T )| RO T R(T)R;(2T) R(3T) Eq. II-25
W) R R R G )R G R R R ()
R, (2T+T0)} R, (T+T0) Ri(ry)  R;(T-1y) | R;(21) | Ry(T) R;(0) R;(-T)
_Rj(3T+T0) i RJ.(2T+T0) RJ-(T+TO) RJ-(TO) R;(3T) | R;(2r) R;(T) R ;(0)

Se a ciascuna delle matrici nei riquadri tratteggiati si sostituisce la somma degli elementi di tali
matrici si puo verificare che si riottene la matrice Q nell’Eq. 11-24. Tale operazione ¢ effettuabile
tramite una matrice di trasformazione T di dimensioni (Ny+1xK)x(CxK), essendo C il numero di

canali in ricezione, tale da avere la seguente struttura:

CxK
[110/0/0]  AUX prima presa
G I i Sl
0{1,0/0
OiliOiO MAIN prima presa
0111010 Eq. 11-26
T=| -t |- ——-———-- Ny xK
0 ! 0 i 1_} 0| AUX seconda presa
0303031
0i0/0/1 | MAIN seconda presa
[
0010]1)
in modo che
D, = TT(I)FULLT Eq. 1I-27

114 Nulling di antenna a banda stretta per SAR ECCM

La Fig. II-4 mostra lo scenario di riferimento per il problema che si vuole affrontare: un phased
array riceve su N elementi di antenna un segnale utile dalla direzione 05, J jammers dalle direzioni
0; con j = 1,...,J ed ¢ tale per cui ogni elemento sia affetto da rumore termico. Si vuole operare in
modo da puntare elettronicamente 1’array nella direzione desiderata, cercando contemporaneamente
di imporre dei nulli nel pattern d’antenna in corrispondenza di quelle direzioni da cui si sa, o si sia

stimato adattivamente, provengano segnali interferenti.

15



SAPIENZA CaPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

g iy Wy-1
I
FEEDBACE \.-
yifi
Su:(lﬁ' J‘

Fig. I1-4 Scenario di riferimento per il nulling di antenna a banda stretta

Il segnale ricevuto su ciascun elemento si puo pensare costituito dalla somma dei tre contributi

(segnale utile, interferenti e rumore termico):

x()=s®)+x,(t)+x,() coni=l,...N Eq. 11-28

s, (t) =segnale utile sull'i - esimo elemento
x;; (1) =somma dei jammers sull'i - esimo elemento

x,,(t) =rumore termico sull'i - esimo elemento

Si ritengono valide le ipotesi per cui segnale utile, interferente e rumore siano decorrelati tra loro
e che lo sia anche il rumore termico sui vari elementi considerati; inoltre segnale utile e jammers

siano a banda stretta.

Data la direzionalita del segnale utile e degli interferenti i contributi ricevuti da due elementi
adiacenti saranno tra loro sfasati di una quantita dipendente dalla distanza di; in particolare lo
sfasamento che in generale si avra tra un elemento e il riferimento (per esempio il primo che viene

raggiunto dall’onda elettromagnetica) ¢
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ATl-S=2ﬁ%sin(ﬁs)=a)o%sin(ﬁs):a)OTl-s con i=0,---,N-1 Egq. I1-29
do; . dy; . .
AT;=2% 703“1(‘91' )=0)0708m(6’j =Ty per j=0,....J Eq. 11-30

in cui wg € Ap sono rispettivamente la portante e la corrispondente lunghezza d’onda, mentre Tj e Tj;
rappresentano il ritardo con cui il segnale utile e l’interferente arrivano all’i-esimo elemento

dell’array rispetto a quello di riferimento.

7, =%5in(9) e 7, = “sin(a)) Eq. 11-31

C C
Si faccia attenzione al fatto che tali sfasamenti sono calcolati alla frequenza portante, quindi

nell’ipotesi di banda nulla dei segnali in gioco.

Realizzare il nulling di un certo numero di interferenti equivale a imporre tanti nulli sul pattern di
antenna quante sono le direzioni in gioco; a tale proposito si deve considerare un numero di gradi di

liberta sufficiente.

Dato un array con N elementi d’antenna, si hanno a disposizione N-1 gradi di liberta per mettere

altrettanti nulli dove voluto, quindi deve verificarsi la condizione

JEN-1 Eq. 11-32

che consente la corretta cancellazione di tutti i jammer; tale discorso ¢ valido finché si considerano

segnali a banda stretta [I1I-4], [II-7].

Al fine di realizzare I’operazione di nulling di antenna, ciascuna delle uscite degli N elementi
dell’array viene moltiplicata per un peso, generalmente complesso, per cui il segnale in uscita sara

quello nell’Eq. 11-33, che ¢ una relazione lineare tra gli N pesi utilizzati in cui generalmente

xl-(t):AieW"(e) coni=0,.., N-I.

Jjoyt

(0)=[g (0w +x, (Owy ++- -+ x5 (Jwy e Eq. I1-33

I pesi in generale vengono determinati a partire da un segnale di errore ottenuto differenziando in
segnale di uscita y(t) con un segnale di riferimento sy(t), che si pud assumere essere una replica
normalizzata, eventualmente ritardata, del segnale desiderato (in realta non & necessario che sia
proprio cosi, basta che il riferimento sia correlato con il segnale desiderato e decorrelato con
rumore e interferenti). Esistono diversi approcci con cui questo errore pud essere processato per
ottenere 1 pesi: in particolare si consideri I’approccio della minimizzazione dell’errore quadratico

medio (Least Mean Square - LMS), [1I-7].
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Nella Fig. II-5 ¢ riportato lo schema a blocchi dell’elaborazione del segnale di uscita per la
determinazione dei pesi ottimi per I'imposizione dei nulli nelle direzioni volute a partire dalla

definizione di un segnale d’errore secondo il criterio LMS.

W
FEEDBACK | Wz* F_____ﬂ,’“‘ }'H»—»@—E{H*{ |-|2 —— E{-}H Vii=0 }_>W
A
W~ |
: sdt)
]
— Wi
+
£(t)
yit—
Soit)

Fig. II-5 Schema a blocchi relativo all’applicazione del criterio LMS

La procedura con cui si giunge alla determinazione dei pesi ottimi non viene qui riportata per
brevita, ma conduce alla ben nota relazione per cui, a meno di fattori si scala, i pesi che
minimizzano I’errore quadratico medio sono determinati dal prodotto dell’inversa della matrice di
correlazione del disturbo e lo steering vector §’, per cui senza perdita di generalita in seguito si

considerera

w=Q,'s' Eq. I1-34

in cui s’ ¢ il vettore di sfasamenti alla frequenza portante nella direzione di puntamento

S'= [ao alejATs ce aN_lej(N_l)ATS ]T Eq I1-35
essendo i valori ¢;con i=0,...,N-I sono i guadagni nella direzione di puntamento degli elementi
d’antenna.

Adesso che si ¢ ottenuto un criterio per la determinazione dei pesi si puo verificare, con un
esempio, la necessita di avere un numero sufficiente di gradi di liberta per realizzare correttamente

il puntamento dell’antenna e 1’azzeramento del pattern nelle direzioni dei segnali interferenti.
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Si consideri che 1 segnali in gioco siano a banda stretta e si abbia un array a due elementi isotropi;
si voglia puntare il pattern nella direzione 0° da cui proviene un segnale utile caratterizzato da un
SNR pari a 0 dB. Si supponga inoltre di avere due jammers provenienti rispettivamente da -70° e
20° ed il primo abbia un JNR pari a 40 dB, mentre per il secondo il JNR sia fatto variare tra -40 dB
e 40 dB. Quello che ci si aspetta ¢ che all’aumentare della potenza del secondo interferente il

sistema non sia piu in grado di mettere due nulli.

Essendo lo steering vector e il segnale di disturbo definiti come segue,

, : ; —JAT; —JAT;
s:[l e’ATs]T e Xg=X;+X, =’V |4 +A;, Aje -l +A)e ! Jz]r+xn Eq. I1-36

la matrice di correlazione dell’interferente piu rumore diventa

2, 42, A2 2 —JATy | 42 —JjAT)
O +A;+A; A? Ty A= j
Q =EfixTkEE! © T e i2° Eq. I1-37
A% 1 AL 2 o+ AL+ A2
1€ J2 jtaj
e i pesi hanno di conseguenza tale espressione
- JAT - JAT;,
w=Qls=_ | OIHAHAL  —Aje T —ARe” .
¢ det(Qd) - Afle’AT" - Afze’ATj2 ol + Afl + AfZ AT,
o [ i ane (=) N (- /) Eq. 11-38
det(Q, )| (1+ JNR, + INR, )" — INR, """ — INR,e™"
con
det(Q, )=0* [(1+ JNR,+JNR, ) —‘JNRlejATﬂ +INRye 7 }
Eq. I1-39

—*[1+2NR, + INR, + INR INRy cos(AT;, ~AT , )]

Nella Fig. II-6 ¢ riportato 1’andamento dei pesi teorici ottenuti attraverso la simulazione, per cui
si vede che per valori molto alti del JNR del secondo jammer I’array non fa altro che spegnersi,
portando a zero tutti 1 pesi, come ci si aspettava. Si noti che in realta questo sia vero
dipendentemente dal valore del JNR del primo jammer: nella situazione comunemente pili dannosa,
quella in cui il segnale proveniente da un interferente piu vicino del bersaglio utile viene ricevuto
nella direzione del picco di un lobo laterale, si hanno valori di JNR alti, tali da giustificare
I’annullarsi dei pesi. Anche nel caso in cui ci sia un solo jammer, la profondita del nullo imposto

dipende dal valore del JNR. Nella direzione del jammer il pattern vale

19



SAPIENZA CaPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

w Xj] = e_q’jl _?I_I_ZJNRI Eq. II'40

a1 1+JNR1(1_ef(ATs—ATﬂ)) (1 INR ) AT —NR™n T 1 ] 1 14e A
o’ 1+2JNR, 142JNR,

Dall’Eq. II-40 puo ricavarsi I'importante risultato, estendibile a casi piu generali, per cui
I’algoritmo pone nulli tanto piu profondi quanto piu ¢ alto il livello del jammer sopra a quello del
rumore, ovvero pone esattamente uno zero nella direzione dl jammer quando il JNR tende

all’infinito.

1.2

-,
Vo

—— andam enfi teonci
a“ =-r0"
ajz =0

.JNF!l =40 di

08

I8y E

.JNF!2 (dE)

Fig. II-6 Parte reale e immaginaria dei pesi vs JNR, con N=2, 6;,=-70°, 0,,=20°, JNR;=40 dB

I1.4.1 Limitazioni del processing a banda stretta per segnali a banda
larga

Nel caso specifico dell’array a due elementi omnidirezionali considerato per gli esempi

precedenti, la funzione di trasferimento vista dal jammer ¢ del tipo

H(w)=w, +we ™" Eq. I1-41

Per annullare tale funzione di riferimento si dovrebbero considerare dei pesi variabili con la

N

frequenza, ma nella trattazione precedente si ¢ considerato un rifasamento relativamente alla

frequenza portante (vedi il termine AT; introdotto nell’Eq. II-30), quindi dalla Eq. II-41 si ottiene

JAT,

H(w,)=0= w,=—we " Eq. I1-42
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E possibile verificare che la Eq. II-42 & conforme all’algoritmo identificato per la cancellazione
del jammer (cio¢ imporre questa condizione equivalga a determinare i pesi applicando il criterio

LMS) [II-7].

Con i pesi ottenuti per il nulling € possibile scrivere la funzione di trasferimento dell’equivalente

filtro in ricezione come vista dal segnale utile; si ottiene I’espressione

jar,

H(®)=w, +we " Eq. 11-43

I moduli normalizzati rispetto al peso w, sono mostrati nella Fig. II-7 (a) e Fig. 1I-7 (b) per il
jammer e il segnale utile rispettivamente. Si vede come al variare della frequenza cambi la risposta
in ricezione, ma, come si nota dalle pendenze evidenziate, la variabilita della funzione di
trasferimento per il segnale utile ¢ minore rispetto a quella che si riscontra nel caso in cui si
consideri la risposta dell’array al jammer, la cui caratteristica a banda larga quindi affliggera
maggiormente le prestazioni degli algoritmi di cancellazione. E quindi intuitivo pensare a una
pesatura che vari con la frequenza per ottenere prestazioni a livello di quelle che si otterrebbero per
interferenti a banda stretta, nel caso in cui invece siano a banda larga.

0035 T T T T T T T T T 18205

L R R PRREELE = mmmmn e e e i EEEE iy CEbl

0.025F------ L RREEEE R RRREEEEEE FEEEEEE R R SRREEEE

gl RetReL REE - e deeaes EEREEEE R TEEEE TR
£ : 1,285
2 ' i i ' ' . ' ' [
e B e e T LI S S :
! : : : : : : 1526L- SR
Y1 A— T e N IT ETT T T RN LR RER A BT T [ raneae o :
! ! ! ! 100585 - - dzaszzsdezassa Fazzasdassazshazssachasatndzcasnas kazmazdeaaza =
0005 == === E‘"'"'" """ 3"“"‘:‘ ""':‘“" !'"'"':"""e """ I‘ """ - 1925.......5......} ...... :......: ...... [ R E-......' ...... re- -
45T ; H ] ! - H , H | i . | v
(ga)tg('l:? e : (b) : : : PRI gy :\S
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Fig. I1-7 Andamento di IH(®w)/w;| con ®/wy (a) per il jammer e (b) per il segnale utile

Un’ulteriore verifica dell’inadeguatezza della cancellazione di jammer a banda larga con
algoritmi ottimizzati per I'ipotesi di banda frazionale ridotta ¢ da trovarsi nella natura stessa del
jammer a banda larga. Si consideri ancora un array a due canali con cui si voglia porre uno zero
nella direzione di arrivo di un jammer a banda larga. Si puo supporre che averne uno proveniente da
una certa direzione 0; equivalga ad averne infiniti a banda nulla (cio¢ alla sola frequenza portante
fo) provenienti da direzioni 0;+060(f), in cui si ha un 60 diverso per ciascuna delle frequenze nella

banda considerata e per ciascuna delle direzioni di arrivo del jammer.
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jzn%sin(aj) j2ﬁ%sin(9j+59(/1))
e =

f'sin (Gj)

Q

fsin (9j+5t9(f’)) con -90°St9j+§9(f')s90° Eq. I1-44

<= I <

86/ f")=sin ‘{?m 6, )J—ej

In questo caso il valore di f* € compreso nell’intervallo

f1=B,12)< < f,(1+B,/2) Eq. I1-45

essendo B, la banda frazionale del segnale definita come

By =B/ f Eq. II-46
e introducendo I’Eq. II-45 nell’Eq. 11-44 si ottiene

86,(f")=sin " ((1+B, /2)sin(6,))-6; con ‘(1+Bf/2)sin(0 j] <1 = ‘ej‘ < sin_l{z_jng Eq. [1-47

< 90° Eq. I1-48

0, (f)=sin"'((1-B, /2)sin(6; )6,  con ej

Nella Fig. II-8 ¢ riportato il risultato della simulazione del confronto tra le prestazioni che si
ottengono cancellando a banda stretta un unico jammer a banda frazionale pari a 0.2 e 1001
jammers a banda frazionale nulla, tra cui la potenza dell’unico jammer ¢ equidistribuita: usando le

precedenti equazioni (vedi I’ Eq. 1I-48) nella simulazione si dovrebbe ottenere la sovrapposizione

delle curve per ‘Hj‘ <65.38°, il che ¢ verificato.

e T T T T
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Fig. II-8 Confronto tra le prestazioni della cancellazione a banda stretta di un unico jammer a banda
frazionale pari a 0.2 e di 1001 con banda frazionale nulla.
Le prestazioni ottenibili utilizzando il criterio LMS per la determinazione dei pesi ottimi sono

state valutate in termini di rapporto tra la potenza del segnale utile e quella del segnale di disturbo

(Signal to Interfrerence plus Noise Ratio SINR) a valle del processing.

22



SAPIENZA CaPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

2 2
H H =1
PS O.S*XW S‘ Dy s’ Qd S‘ H oo~
= 3= = pss S

SINR = = . . y
Py +P, O.S*Einxd‘ } wiQ,w

Eq. 11-49

Da queste osservazioni si conclude che il decadimento delle prestazioni all’aumentare della banda
frazionale del jammer puo interpretarsi come dovuto al fatto che in questo caso con due soli canali
riceventi di cui si considera una sola uscita, cioe due soli gradi di liberta, si vuole realizzare la

cancellazione di infiniti jammer a banda stretta.

11.4.2 Applicazione dell’antenna nulling in ambito SAR

Relativamente all’utilizzo in un sistema SAR dell’antenna nulling per la protezione contro
interferenti elettromagnetici a banda stretta sono stati effettuati diversi studi, di cui qui si riportano

brevemente le conclusioni.

In relazione all’effetto che ha un’interferenza a banda stretta incidente sull’antenna di un SAR,
sono stati effettuati diversi studi [II-8], [1I-9]. L approccio di tali studi ¢ stato quello realizzare
mappe di Signal to Interference plus Noise Ratio (SINR) a valle dell’operazione di focalizzazione
di una fitta griglia di scatteratori puntiformi in presenza di un’interferenza. Simulando un sistema
con canali riceventi multipli ¢ stato possibile realizzare il nulling di antenna; il confronto tra le
mappe ottenute in presenza o assenza di una fase di ECCM ha consentito di verificare che 1’utilizzo
di una tecnica adattiva per la sintetizzazione di un pattern che presenti un nullo nella direzione di
arrivo di un jammer consente di ridurre sensibilmente le zone intorno all’interferente stesso in cui
non si sia in grado di ottenere valori di SINR sufficientemente elevati da confermare o acquisire di
nuovi bersagli. Le prestazioni ottenibili dipendono fortemente dai pattern di antenna associati ai
canali riceventi ausiliari; varie strategie sono state considerate per identificare delle configurazioni
di antenna ottimali ai fini di proteggere il sistema da un interferente proveniente da direzioni
qualsiasi, sia in azimuth che in elevazione. Le analisi hanno condotto ai risultati in seguito riportati.
Affinché il nulling sia efficace ¢ necessario che il pattern di almeno uno dei canali ausiliari a
disposizione abbia un guadagno nella direzione di arrivo del segnale interferente almeno
confrontabile con quello del pattern del canale principale; volendosi proteggere da un jammer che
arrivi da una direzione qualsiasi, non ¢ possibile trovare per il canale ausiliario un unico pattern di
antenna che sia sufficientemente largo e con un guadagno sufficientemente elevato in tutte le
direzioni. Almeno 2 canali ausiliari devono essere considerati; uno con un pattern sufficientemente
largo da garantire la protezione per le direzioni di arrivo lontane dal puntamento, uno direttivo al

fine di proteggere il sistema per le direzioni dei primi lobi laterali.
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Il nulling di antenna quindi consente di cancellare il contributo del segnale interferente nel
segnale ricevuto, ma il pattern sintetizzato elettronicamente, con almeno una profonda depressione
nella direzione di arrivo del segnale interferente, presenta delle distorsioni del lobo principale che
influiscono negativamente sul successivo step di focalizzazione dell’immagine, in particolare per
quanto riguarda la risoluzione e il rapporto picco lobi. Per questo ¢ sembrato di particolare interesse
andare a studiare degli algoritmi adattivi di nulling che presentino vincoli aggiuntivi per preservare
il pattern nell’intorno della direzione di puntamento [II-10]. Vari set di vincoli sono stati
considerati, sia per conservare 1’andamento del pattern nell’intorno del puntamento sia per
I’imposizione del nullo nella direzione di arrivo del jammer, e si ¢ supposto di realizzare il
beamforming adattivo impulso per impulso; tutti i risultati hanno dimostrato che quando i vincoli
imposti consentono di preservare caratteristiche dell’immagine come la risoluzione e il rapporto
picco-lobi non sono in grado di garantire livelli di cancellazione confrontabili con quelli che si

raggiungono con il nulling di antenna e viceversa.

In tutti gli studi di cui finora si ¢ parlato, per il calcolo delle prestazioni si ¢ supposta nota la
direzione di arrivo del segnale interferente a banda stretta e di conseguenza la matrice di
correlazione del disturbo ¢ stata scritta analiticamente; ¢ sembrato quindi importante studiare le
alternative possibili per realizzare la stima della matrice di covarianza del segnale di disturbo in
ambiente SAR [II-11]. La stima della matrice di covarianza viene generalmente realizzata a partire
da dati secondari relativi al solo disturbo: per un SAR gli intervalli in cui poter prelevare dati privi
del contributo di segnale utile dipendono fortemente dalla Pulse Repetition Frequency (PRF) e dal
pattern in elevazione, che sono senza dubbio caratteristiche estremamente sensibili del sistema. Per
evitare di intervenire su di esse si ¢ supposto di prelevare dati secondari saltando qualche
trasmissione. Si sono valutate tre strategie; nella prima le trasmissioni vengono saltate
periodicamente, nella seconda periodicamente ma con uno shift random e nella terza le trasmissioni
da saltare sono scelte in modo pseudocasuale, con il rispetto di determinati vincoli sul numero
minimo di impulsi prima del quale sia vietato saltare la trasmissione e il numero massimo dopo il
quale saltarla obbligatoriamente. La seconda e la terza tecnica sono state considerate per ovviare al
problema dell’insorgere di echi appaiati dovuti alle mancate trasmissioni; eliminando, infatti, la
periodicita si realizza lo spreading dell’energia associata a tali echi. Ovviamente ¢ stato necessario
valutare 1’impatto delle mancate trasmissioni sulla risposta impulsiva del SAR e sulle capacita di

cancellazione raggiungibili quando i pesi non vengano aggiornati impulso per impulso; si ¢
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verificato che per il primo problema la strategia dei salti di trasmissione pseudorandom consente di
preservare maggiormente la risposta impulsiva, dato che complessivamente vengono saltati meno
impulsi rispetto alle altre tecniche. Per le prestazioni di cancellazione si ¢ verificato che le perdite
non sono rilevanti, sottolineando che pero tale risultato ¢ molto influenzato dalle configurazioni di

antenna associate ai canali riceventi e al loro numero.

N

Per le applicazioni spaziali la realizzazione del’ECCM spesso non ¢ realizzata a causa della
necessita di gestire flussi di dati multi-canale; in generale perd ogni sistema, oltre alla catena
ricevente principale prevede una catena ridondata. E’ stata valutata la possibilita di collegare
attraverso uno switch tale canale ridondato ad uno tra due beam ausiliari ([II-12], [II-13]),
scegliendo quello che garantisca la migliore cancellazione a seconda della direzione di arrivo del
segnale interferente; si ¢ visto, infatti, dallo studio sull’ottimizzazione dei beam per i canali ausiliari
che sicuramente un beam poco direttivo garantisce buone prestazioni di cancellazione per le
direzioni lontane dal puntamento, mentre uno direttivo consente la cancellazione per i primi lobi
laterali. Sussiste in questo caso un doppio livello di adattivita: il primo consente di scegliere il
pattern ausiliario migliore ai fini del nulling, mentre il secondo ¢ quello relativo all’operazione di
beamforming. I risultati confermano che questo tipo di processing consente di raggiungere i
desiderati livelli di cancellazione, sfruttando due e non tre canali riceventi (ma avendo a
disposizione due configurazioni di antenna ausiliarie oltre a quella Main) e quindi rendendo
necessario inviare a terra una quantita di dati inferiore (due volte e non tre quella che si avrebbe in

assenza di ECCM).

1.5 Analisi delle tecniche di nulling di antenna a banda larga

Desiderando proteggere un sistema SAR da un’interferenza Noise-Like a banda larga, I’approccio
a banda stretta non sembra essere funzionale, data la generazione del nullo sul pattern di antenna
adattato alla sola frequenza portante, quando tutte le componenti spettrali andrebbero cancellate. La
soluzione a livello teorico al problema della cancellazione a banda larga consiste nel rendere le
funzioni di trasferimento di ciascun canale ricevente dipendenti dalla frequenza, in modo che in
ricezione ciascuna componente spettrale del segnale sia elaborata correttamente; questo ¢ del tutto
equivalente ad aumentare il numero di gradi di liberta a disposizione, dato che un jammer a banda
larga pud essere rappresentato come infiniti jammer a banda stretta provenienti da direzioni

adiacenti a quella nominale e di potenza infinitesima.
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Considerare piu canali riceventi, cui siano associati pattern con centri di fase diversi, ed elaborare
per ciascuno di essi un insieme di campioni di segnale ricevuto sembra essere la soluzione intuitiva

al problema esposto.

I1.5.1 Scenario per il processing a banda larga

Al fine di costruire un algoritmo di nulling adeguato per segnali a banda larga, per quello che si ¢
visto precedentemente, sarebbe appropriato aumentare il numero di gradi di liberta a disposizione
per la cancellazione, rendendo dipendenti dalla frequenza le funzioni di trasferimento dei canali in

ricezione.

La Fig. II-9 mostra lo scenario di riferimento pili generale possibile per il problema che si vuole
affrontare: un phased array di N elementi, riceve un segnale utile dalla direzione 65, J jammers dalle

direzioni 0; conj =1, ..., J ed ¢ tale per cui ogni elemento sia affetto da rumore termico.

ELEMENTO 0  ELEMENTO 1
Xolt) ()

ol

Wo.1

Fig. I1-9 Scenario di riferimento per il processing a banda larga

AMTMTMCW

Si vuole operare in modo da puntare elettronicamente 1’array nella direzione desiderata, cercando
contemporaneamente di imporre dei nulli nel pattern d’antenna in corrispondenza di quelle

direzioni da cui si sa, o si sia stimato adattivamente, provengano segnali interferenti.
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Di seguito vengono definiti i vettori delle grandezze in gioco mostrate nella Fig. II-9, ovvero il

vettore del segnale ricevuto x e il vettore dei pesi w.
x=s+x, cons=Ae's, Eq. II-50

Il segnale ricevuto ¢ dato dalla somma di un contributo utile, rappresentato dal vettore s e da uno
di disturbo, ovvero x4. I seguenti vettori sono organizzati prima per ordine del campione

considerato e successivamente per elemento.

aosp(t) 17T aosp(t)
,?N;lspféiT{’N:l), ,,,,, ‘i’f,v:l,SQEf;t?s:Iy:ll,,,
aos'l(t) aosoff—T)
o ,?N,—l%ﬁét@v:{v:ll, i ,,,Offy—,lfq(ff;T:,Tsz,—Q,, Fa 11
""&[);,;[(Z)”"' aoso(t—:(K—l)T)
_aN—lsK—l(-t_Tx’N—l)_ _aN—ISO(t_(K._l)T_Tx’N—l)_

in cui so(t) ¢ il segnale trasmesso dal sensore. A rigor di logica il segnale ricevuto dovrebbe essere
una replica attenuata e ritardata del segnale trasmesso; in questo caso il ritardo a 2 vie viene
trascurato in quanto ¢ possibile dimostrare che, essendo comune alla ricezione del segnale su tutti

gli elementi dell’array, ¢ ininfluente ai fini delle operazioni di nulling di antenna.

ﬁox.jo(f) ) ﬂox{'o(l)
ﬁN—leo(;‘T -0 | s N—le'o("‘Tf’N—O
ﬁox'jl () ﬂoxdq(f—T)
YT /”N—lxﬂ(;‘Tf,N—l) R T Fa 12
e B f KD
_ﬁN—lij—l.(t_Tj,N—l ) | | Bn-1xjo (t_(K'_l)T_Tj,N—l ) |

0; € Bi sono i guadagni di ciascuno degli N elementi nelle direzioni rispettivamente del segnale utile
e di quello di disturbo considerati costanti per il segnale a banda larga (ovvero indipendenti dalla
frequenza) perché si ritiene il pattern degli elementi di antenna sufficientemente largo. T ¢ il

periodo di campionamento, K il numero di campioni collezionato e si definisce il ritardo con cui il
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segnale utile e quello di disturbo sono ricevuti sui diversi canali, data la loro direzionalita (si ¢

preso come riferimento per il calcolo dei ritardi il canale 0).

dy; .
T,;=—sin,
C
Eq. I1I-53
dy; .
T] i Zﬁslngj
’ c
in cui dy ; ¢ la distanza tra I’i-esimo canale ed il canale 0, che ¢ il riferimento.
Il vettore dei pesi viene anch’esso organizzato nello stesso modo:
w0,0
_WN-10_
Vol Vo _
Wl
W= S Eq. II-54
_WN-LL i
I WK-1
Wo,K-1
| WN-1,K-1 |

Si ritengono valide le ipotesi per cui segnale utile, interferente e rumore siano decorrelati tra loro

e che lo sia anche il rumore termico sui vari elementi.

Nel caso di semplice pesatura (nulling a banda stretta con K=1) la funzione di trasferimento del

canale a valle dell’m-esimo elemento di ricezione (i=0,...,N-1) sarebbe

H,(0)=w, Eq. 11-55

indipendente dalla frequenza, mentre quella nel caso relativo alla Fig. I1-9 ¢

—jw2T o JOK=DT o~ JOK-DT

- j@T
H,(@)=wig+wye " +we Tt Wik-2) T Wik-1) Eq. 1I-56

in cui T ¢ il ritardo tra due uscite successive dell’i-esimo canale. Hj(®) ¢ evidentemente dipendente
dalla frequenza e per ogni canale si hanno a disposizione piu gradi di liberta, che sono le condizioni

individuate per rendere possibile un nulling di antenna efficace per i segnali a banda larga.

11.5.2 Modifica del criterio LMS per il processing a banda larga

Come precedentemente visto per il caso a banda stretta, i pesi vengono determinati a partire da un

segnale di errore ottenuto differenziando in segnale di uscita y(t) con un segnale di riferimento sy(t)
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(a rigor di logica si dovrebbe considerare una replica, eventualmente ritardata, del segnale
desiderato, ma in realta non ¢ necessario che sia proprio cosi, basta che il riferimento sia correlato
con il segnale desiderato e decorrelato con rumore e interferenti) utilizzando un’estensione a banda

larga dell’approccio LMS, di cui in Fig. II-10 ¢ riportato lo schema a blocchi .

W g
—»

| Wk
FEEDBACK| wpp @ —y(t)—»@}ect'ﬂ-

W e
—> Soft)
I

Y

=

Y
<]
i
et
=

‘“‘Iry o1
Ll

Su(tl)

Fig. II-10 Schema a blocchi relativo all’applicazione del criterio LMS a banda larga
Prima di tutto si definisca il segnale di errore rispetto a un segnale di riferimento desiderato so(t):

e300 30)=sul1)- Tvfx, ) b, 1157

L’errore quadratico medio vale, nell’ipotesi che il segnale utile sia deterministico e decorrelato

rispetto ai segnali di disturbo:

EEOF H 0 2 St b, s 3 St w00} b 1158

che riscritta in forma matriciale porta all’espressione
E{e(t)F} =5, (c)* —2Ae" w"s'+w"Qw Eq. I1-59
essendo Q=FE {X XH} la matrice di correlazione del segnale ricevuto e il vettore s'= s(t)so (t).

La minimizzazione dell’errore quadratico medio rispetto ai pesi porta alla seguente definizione

degli stessi:
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V{Eﬂsz(t)‘]} =2wis2Qw=0=>w=Q s’ Eq. 11-60

Si espliciti tale espressione dei pesi; per quanto riguarda la matrice di correlazione del segnale
ricevuto, essa ¢ data dalla somma di due contributi, quello relativo al segnale utile e quello relativo
al disturbo, e la sua inversa si puo ottenere con la formula di Sherman-Morrison-Woodbury [1I-21].

-1 Hn-1
I_Qd SS Qd

Q=ss" +Qy= Q'=Q;

1+SHQJIS Eq. I1-61
Di conseguenza
—1. Hy! i
[0 Qs L Aesy(0)
w=Q s= - (1)=Q's -
Qd (1+SHlesj 0 0 1+SHQ215 Eq I1-62

Dall’Eq. II-62 si nota come, a parte un fattore di scala, i pesi che minimizzano I’errore quadratico
medio sono determinati dal prodotto dell’inverso della matrice di correlazione del disturbo e il

vettore di segnale sy, per cui senza perdita di generalita in seguito si considerera

w=Q.'s, Eq. I1-63

11.5.3 Tecnica di nulling a banda larga nel dominio del tempo

Come si ¢ gia accennato un segnale di disturbo, a causa della sua direttivita, viene ricevuto dai
vari elementi successivi al primo con ritardi diversi, in modo da essere su di essi decorrelato. Si
consideri una situazione generica in cui si abbia un array a N elementi, ciascuno dei quali seguito
da una linea di ritardo a K prese (Fig. 1I-11(a)); strutture adattive di questo tipo sono state
ampiamente studiate per la cancellazione di interferenti a banda larga ([1I-7], [1I-14]-[1I-16]).
Concettualmente questa situazione ¢ equivalente a quella mostrata in Fig. II-9, a patto di
considerare il tempo che intercorre tra due prese delle linee Ty pari al periodo di campionamento T,
visto in precedenza: se Ty fosse estremamente piccolo e le prese fossero in numero sufficiente si
potrebbe correggere qualunque ritardo interelemento (ovviamente con la risoluzione imposta da Ty),
semplicemente pesando con 1 'uscita della presa opportuna e con zero tutte le altre. Ovviamente
non si deve parlare di Ty estremamente piccolo in senso assoluto, ma in riferimento al ritardo che si
deve compensare; se quest’ultimo ¢ grande allora si pud pensare a coprirlo con un numero

opportuno di ritardi sufficientemente piccoli da rispettare i requisiti di risoluzione temporale voluti,
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se invece ¢ molto piccolo ci si trovera a utilizzare nella linea ritardi Ty confrontabili o anche pil
grandi, per cui il numero di prese da utilizzare diventera quello tale per cui si sara in grado di
interpolare correttamente il segnale ricevuto nel ritardo desiderato. E’ ovvio che in entrambi i casi,

affinché ci sia efficienza, sara necessario determinare nel modo migliore possibile il ritardo T.

Come detto in precedenza tale situazione ¢ equivalente di campionare il segnale ricevuto in modo
da far corrispondere ciascun campione alle uscite dalle prese delle linee di ritardo; sotto questa
ipotesi scegliere elementi di ritardo sulla linea molto piccoli equivale a campionare il segnale a
frequenze molto superiori a quella imposta dal limite di Nyquist. Il problema di un approccio di
questo tipo sta nel fatto che il vettore dei pesi, che ¢ del tutto equivalente a quello nell’Eq. II-63,
dipende dai campioni del segnale desiderato, mentre sarebbe preferibile che questo non accadesse
per avere a priori un set di pesi adatti al processing di tutti i campioni di segnale che vengono
ricevuti in ogni periodo di acquisizione. Per ovviare a questo problema viene considerata di seguito
una struttura semplificata; sono presenti canali con caratteristiche diverse, uno principale (MAIN)
in genere molto direttivo, ed altri ausiliari, solo a valle di quali ¢ prevista la presenza delle linee di

ritardo o equivalentemente la possibilita di raccogliere pitt campioni del segnale ricevuto [1I-15].

G
& P
8 i - /-”{\\dM,MSin(e i ,,-”:‘
‘“{/ / ‘\\\ /
‘.\//r\a i \\\\
dyar 7 s S
CANALEM CANALE A
Xt} X ai(t)
o
Wy
n)/
(a) (b)

Fig. II-11 Scenario di riferimento (a) per il processing con Tapped Delay Lines e (b) per il
processing SLC a banda larga

31



SAPIENZA CaPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

11.5.3.1  Wide-Band SLC (WB-SLC)

Si consideri una configurazione per cui per ogni campione di segnale di uscita dal canale Main se
ne collezionino K per ogni canale ricevente ausiliario, per un totale di N canali riceventi (Fig. II-11
(b)). 1l segnale ricevuto ¢ quello riportato nell’Eq. 1I-50 in cui si puo scrivere, supponendo che i
segnali siano stati temporalmente riallineati nella direzione di puntamento (per esempio attraverso

delle True Delay Lines), oppure considerando la direzione di puntamento pari a 0°,

Sm Sal Sy =Aej¢sM (to)zaMAej¢s0(t0 ~Tr)
so=| A1 | cons, =| ‘A2 Sa, i =0 Ae’?s)(tg=Tx—KT) Eq. T1-64
SA;H SAk:N—l con k=0,.,K-1 e i=1..,N-1
XM LAl
Xq=X;+X, = X{Al +X, COn X jy = xjfk’z per k=0,...,K-1 Eq. II-65
X jAk X jAk.,N -1

essendo x,, il jammer ricevuto sul canale MAIN all'istante ty e x;, ; il segnale interferente
ricevuto sull’i-esimo ausiliario all’istante #o-kT con un ritardo rispetto al canale MAIN pari a
ATj;=dy_ lcsin(6)) Eq. 11-66
essendo 0;la direzione di arrivo del jammer.
Si supponga di voler utilizzare 1’ottimo per 1 pesi risultato dal criterio LMS a banda larga:

W= (Qj +Q,)"s, =Q's, Eq. II-67

in cui e Q; e Q, sono le matrici di correlazione del jammer e del rumore, mentre Qq ¢ la loro somma.

La matrice Q; avra la seguente struttura

|
Cgmm 0 UmaA T A MA,
Q= iam | Qiaar Qg || Dimm (A Eq. I1-68
: | : . : qanm |Qjaa
A, M !QjAK—l’Al QjAK—l’AK—l

in cui I’elemento qym rappresenta la potenza del segnale interferente all’uscita del canale Main,

Qp,4, © 1l vettore delle correlazioni tra I'uscita del canale principale e gli N campioni (uno per ogni
canale) collezionati al k-esimo istante di campionamento (q, » ne ¢ I’hermitiano) ed infine
Qa, .4, ¢ la matrice delle correlazioni tra i campioni di segnale collezionati sugli N -1 ausiliari agli

istanti di campionamento k e 1.
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Per la matrice di correlazione del rumore si puo supporre una struttura analoga, a parte

considerare che il rumore termico sia decorrelato su canali riceventi diversi

MM 0 E
= 2 q. II'69
Q { 0 QnA,Ail

In generale la matrice di correlazione del disturbo Q sara del tipo

dyum | AmA
=0 .+ = 2 2 Eq 11-70
Q:=Q;+Q, [qA,M QA,A}

Ipotizzando valida I’approssimazione SLC per il calcolo dei pesi si definira un vettore sg;c come
ssrc=lsy o) 10 - 0110 - o[ Eq. II-71
In questo caso I’Eq. II-67 diventa

w= Q(_IISSLC = Qd_lelsM (to) = ;l(:’l)sM (to) Eq. II-72

in cui e; il vettore che ha 1 al primo elemento e O altrove. L’ inversa della matrice Q ¢ definita come

Q=07 = m’w Eq. IL73
Qai1,0 |Quir1

1 cui elementi possono essere calcolati analiticamente a partire da quelli della matrice Q e valgono

_ _ _ -1 _ _ _
00 = qu,M + qu,MqM,A (QA,A _qA,Mqu,MqM,A) qA,Mqu,M = (qu,M _qM,AQAl,AqA,M)
_ _ |
Qaio,1 = _QMl,MqM,A (QA,A ! YWY qu,MqM,A)

Eq. II-74
_ . H _ _( _ -1 )—] -
Qairo = D01 = "\ Qaa ~YanrDumUra) anDum
- -1
Qdil,l = (QA,A _qA,Mqu,MqM,A)
I1 vettore dei pesi w ed il segnale di uscita y(tp) potranno quindi essere scritti come
a 4 4i0,0
w:QdSSLC :|: :|SM(l0) Eq II-75
Qair,0
Y(to) =w'(s+ X, )= [qdi0,0 qdio,l] S (to Js + X, )= Eq. 11-76

= S;\; (to )[qdi0,0 Q gio,1 ]S + S; (to )[qdi0,0 qdiO,l]Xd =Y, (to)+ Y (to)

Fino a questo momento si ¢ considerata solo la possibilita di memorizzare campioni ritardati sui
canali ausiliari; questo comporta che ci sia un comportamento diverso dell’array a seconda che il
segnale che viene intercettato dall’array stesso venga ricevuto prima dai canali ausiliari e poi da

quello Main e viceversa. Si supponga di considerare solo un canale ausiliario da affiancare a quello
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principale, e che 1’angolo di incidenza del segnale interferente sia tale per cui il ritardo massimo
con cui esso ¢ ricevuto dall’array sia inferiore al periodo di campionamento; sotto queste ipotesi
accade che, se il segnale viene ricevuto prima dall’ausiliario che dal Main ci sono condizioni pil
favorevoli per I’interpolazione del segnale ricevuto sul canale ausiliario nell’istante in cui esso ¢
ricevuto dal canale principale. Al contrario se il segnale ¢ ricevuto prima dal canale principale che
da quello ausiliario, per la ricostruzione del campione di segnale ricevuto dall’ausiliario all’istante
in cui ¢ stato ricevuto sul canale MAIN le condizioni sono piu sfavorevoli (Fig. II-12(a)). Per
ovviare a questo problema si puod pensare di utilizzare configurazioni di ausiliari simmetriche
rispetto al canale MAIN oppure di utilizzare non solo dei campioni ritardati di multipli del periodo
di campionamento, ma anche anticipi (Fig. II-12(b)). Le relazioni ricavate in precedenza per le
determinazioni dei pesi che minimizzino I’errore quadratico medio con I’approssimazione SLC

sono ancora valide, a patto di considerare I’indicizzazione del campionamento da —(K—1)/2 a

(K—-1)/2 con K dispari.

MAIN AUX
MAIN AUX

MAIN AUX MAIN AUX

(d)

Fig. II-12 Successione temporale degli istanti di ricezione del segnale interferente da parte
dell’array (a) nel caso in cui il canale ausiliario riceva prima di quello principale (b) e viceversa, nel
caso in cui I’algoritmo per la determinazione dei pesi utilizzi solo campioni ritardati del segnale
ricevuto sul canale ausiliario. Le (c) e (d) sono equivalenti nel caso in cui 1’algoritmo per la
determinazione dei pesi utilizzi campioni anticipati e ritardati del segnale ricevuto sul canale
ausiliario.

-t —T— AT,

34



SAPIENZA CaPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

Per il calcolo delle prestazioni bisogna calcolare le potenze del segnale utile e del segnale di

disturbo a valle del processing effettuato.

Q10

Pys - ‘WHS‘Z - ‘SM (lo )‘2 [q*di0,0 Qaio,1 ]SSH |:qdi0,0:| Eq. II-77

Py, ZE{WHXdZ} :‘SM (to)‘zelHQalE{XdXdealel :‘SM (to)‘zelHQHlﬁ :‘SM (fo)‘z%io,o Eq. II-78

I1 SINR vale
2 ., 4i0,0
‘SM (toﬂ [q di0,0 qdiO,l]ssH|:qdl, ’ J [q*diOO Qaio 1]50‘2
B o] o : , Eq. II-79
SINR=—+= 2 B qai ;
Yd ‘sM (to)‘ 44i0,0 ol

Questo stesso risultato si potrebbe ottenere realizzando le pesature delle uscite dei vari canali con

un vettore w definito come

_ oy
w=Qe = { . 0'0} Eq. I1-80

dil,0
che non rende necessaria la conoscenza del segnale utile per il calcolo dei pesi.

Tale conoscenza ¢ per0d necessaria al fine di simulare le prestazioni dell’algoritmo di nulling, per
cui nel seguito verranno investigate diverse alternative. La componente del segnale utile di uscita in

tempo puo essere scritta come segue

i oy slty) ]
os(to)
s(to)
ys(IO)ZQiO,0|: M} ____0_51_\1:1:_S_(f_o_)____ :hf : Eq. 1I-81
00 Gt =k | Lo ~(k-01)
L ayys(ty—(K=1)T)

Un primo approccio quindi per la valutazione delle prestazioni dell’algoritmo di nulling ¢ quello
di utilizzare per il calcolo del SINR i campioni del segnale trasmesso, rimanendo da valutare

I’impatto della scelta dell’istante di campionamento di riferimento to.

Il secondo approccio prevede per la valutazione delle prestazioni ’utilizzo del vettore sgyc,
sfruttando 1l fatto che il guadagno introdotto dal canale principale ¢ molto maggiore di quello dei

canali ausiliari.
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oy s(t)]
0
q; 2
ys(t0)24i0,0|:1 ql—m} ---9-- 3|Ys(t0)|2:a1%4|‘1i0,0| |S(fo)|2 Eq. I1-82
00 )l ===
- 0 =

In questo caso si dovra valutare la validita dell’approssimazione al variare della direzione di

arrivo del segnale interferente.

Vengono riportati 1 risultati delle simulazioni effettuate per la valutazione delle prestazioni
dell’algoritmo di nulling, supponendo uno scenario operativo in cui un sensore di immagine (SAR)
abbia a disposizione due canali riceventi, uno principale, relativo ad un array costituito da 240
elementi di antenna omnidirezionali, € uno ausiliario, anch’esso omnidirezionale, come mostrato
nella Fig. II-13. Si riterra sufficiente recuperare le prestazioni a banda stretta a meno di 3 dB. I
segnali a livello di canale sono costruiti utilizzando un’appropriata matrice di trasformazione

(Transmat), e si suppone che il segnale interferente sia a spettro piatto nella banda di interesse.

AUX

distanza inter-
elemento

ammmCcCm

Fig. II-13 Scenario utilizzato per le simulazioni dell’algoritmo di nulling a banda larga con
approssimazione SLC.

Nel buffer a valle dell’unico canale ausiliario presente sono memorizzati un campione di anticipo
e uno di ritardo, oltre a quello dell’istante di riferimento ty, per un totale di tre campioni per il

canale ausiliario e uno per il MAIN; questo consente di ottenere le stesse prestazioni per un
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interferente proveniente da direzioni simmetriche rispetto al puntamento di 0°. In entrambe le
modalita di acquisizione dell’immagine considerate si ¢ supposto che il campionamento del segnale

ricevuto venga effettuato ad una frequenza del 25% superiore rispetto alla minima di Nyquist.

11 segnale sy(t) con cui si costruisce il vettore sy ¢

2B(,.DY
s,(t)= rectD(t —gje] ol 2) Eq. 11-83

essendo D la durata dell’impulso trasmesso, ovvero 40 Us in tutte le successive simulazioni,e B la

sua banda.

Q Modalita operativa Stripmap

Si consideri il caso di un sensore SAR che osserva una scena in modo tale che lo swath in range ¢
visto sotto un angolo di incidenza che va da 20° a 55; se si vuole che in queste condizioni la
risoluzione a terra (ris) sia 3 metri, per la banda dovra valere la relazione

C

= Eq. 11-84
2rissin(6) a

che ¢ massima per il minimo angolo di incidenza ammesso, ovvero 20°.

Considereremo quindi una banda di 146.2 MHz, che equivale ad una banda frazionale dell’1.52%

rispetto ad una portante di 9.6 GHz.

Le simulazioni inoltre fanno riferimento a due diversi scenari di disturbo, intermini del JNR
associato al segnale interferente; si considera il caso di un jammer a bassa tecnologia (JNR=0 dB) e

a tecnologia piu alta (JNR= 40 dB).
o JNR=0dB

Nella Fig. II-14 ¢ riportato il SINR al variare dell’istante to di riferimento per il segnale utile,
confrontato con il valore che si ottiene considerando il segnale utile approssimato, per un
jammer che arriva dalla direzione del primo lobo laterale del pattern relativo al canale
principale. La variazione del SINR ¢ estremamente contenuta (dell’ordine di centesimi di dB)
ed il vettore di segnale approssimato fornisce delle prestazioni che si discostano pochissimo da

quelle ottenute nel caso in cui si consideri il vettore di segnale completo.

Si ¢ scelto quindi di valutare il SINR al variare della direzione di arrivo del segnale

interferente (Fig. II-15), scegliendo come istante di riferimento quello che comporta le
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prestazioni piu basse, ovvero imponendo ¢, = 7.473 s e di confrontare il risultato con quello

ottenuto utilizzando il vettore di segnale approssimato nella zona del lobo principale per

valutare in essa la validita dell’approssimazione (Fig. II-16).

N

Quando il disturbatore ¢ a bassa tecnologia si puo concludere che la struttura presentata
consente di realizzare correttamente la cancellazione e si puo alternativamente utilizzare il
vettore di segnale approssimato per il calcolo delle prestazioni, dato che esse si discostano da
quelle relative al segnale utile completo solo all’interno dei -4 dB del lobo principale, tra -

0.1712° e 0.1712°.

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB, ej=-0.5°}
1683 T T T T T T T T

1682

1661

o
o

16,69

SINR (dB)

15,58

1557

15,66

1555, I I I I I i
0 5 7473 10 15 20 25 30 35 40
istante tem porale diriferimento (us)

Fig. II-14 SINR al variare dell’istante t per il segnale utile in modalita Stripmap e JNR=0 dB

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB)

o e

20

o

SINR (dB)
=

—5egnali a banda strettar-
|—5egnali a banda larga [
T T

—_?OO -80 -B0 -0 =20 0 20 40 €0 80 100
0.° (elevation plane)

Fig. II-15 SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Stripmap per JNR=0 dB
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SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB)
25 T T

T T T
—3egnali a banda larga
, | ——Segnali a banda larga (segnhale utile approssimato]|

20 -- 2 T L R TR P S A - oseed -
. ™y ; ) : H : — |

(4]

SINR (dB)
=)

: i i i I i I
g)1 08 -086 -04 01712 v} 01712 04 0.6 08 1
6.° (elevation plane)

Fig. [I-16 Confronto del SINR ottenibile utilizzando il vettore di segnale completo e quello
approssimato al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Stripmap per JNR=0 dB

o JNR=40dB

A parte verificare che, all’aumentare del valore di JNR per la stessa direzione di arrivo del
segnale interferente (in questo caso quella corrispondente al primo lobo laterale del pattern),
diminuisce il valore del SINR, le considerazioni da effettuare sulla variabilita del SINR con

I’istante di riferimento scelto per il segnale utile non cambiano (Fig. II-17).

In questo caso pero utilizzare 3 campioni sul canale ausiliario non consente di arrivare a
prestazioni confrontabili con quelle a banda stretta per tutte le direzioni di arrivo, a parte due,
+18.3° (Fig. II-18). Queste, infatti, sono le direzioni per cui il ritardo/anticipo massimo visto
dall’ausiliario rispetto al main ¢ proprio pari al ritardo/anticipo con cui sono presi due
campioni successivi di segnale sul canale ausiliario. Il tempo massimo che intercorre tra

I’arrivo di un segnale sull’ausiliario all’arrivo dello stesso sull’elemento piu lontano del main,

per 6;=*18°vale

-
_ 2A0d5in(E18) s 41gong s 7 = ﬁ — 5.4825ns Eq. 1-85

T

max

c

Se il segnale interferente proviene da *18°basta solo il campione di anticipo/ritardo per
annullare il pattern in quella direzione, perché si ¢ nelle condizioni migliori per realizzare
sull’ausiliario I'interpolazione del segnale ricevuto nell’istante in cui esso ¢ ricevuto dal canale

principale.
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Per cercare di ottenere prestazioni favorevoli in tutte le direzioni di arrivo si ¢ considerato un
aumento dei campioni da prelevare dal canale ausiliario, al fine di aumentare il numero di
gradi di liberta a disposizione per la cancellazione; in particolare considerandone 7 (3 di
anticipo e 3 di ritardo) si ottiene il SINR in Fig. II-19, che presenta delle perdite rispetto al

caso a banda stretta al massimo di 0.9 dB circa.

Come ultima osservazione si noti che con quest’ultima configurazione le prestazioni che si
ottengono utilizzando un vettore di segnale approssimato sono consistenti con quelle che si
ottengono a partire dal vettore di segnale utile completo, tranne che nell’apertura a -4 dB del

pattern (Fig. II-20).

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0dB, JNR=40 dB, ej=-0.5*')
11 27 T T T T T T T T

11.268
11.25
11.24
-~ 11.23
%1122

By 211

1118

1118

1117 1 1 1 1 i i i i
8] 5 74507 10 15 20 25 30 35 40
istante temporale di riferimento (ps)

Fig. II-17 SINR al variare dell’istante ty per il segnale utile in modalita Stripmap e JNR=40 dB

SINR (1 omni-directio nal aux ch., SNR= 4B, JNR=30 dB) SINR {1 omti- direcio hal aux ch., SNR=U 4B, JNR=40 dB)
A0 N B e e N N N S e e e e S L e e e . T T 7 T T
M e L e e Lt e T -+
0 o R e e R SR L e -:-

foulie| ;—JB """"""""""""""""""""""""""""""""""""""" T

= =

(-9 =

= F A [ R e e R e ek i T T TR |+

50 i
@ i R -
o AR g T e :

—Seqral 2 banda steti | (b) : —Segrali abandastet| !

X | o il —Segraliatendalarga || qqbo oo T A— (R i —Segnali abandalarga [:

1'.]?[0 A0 G0 -0 1] 20 40 & =] m 25 - -1A -15 -10 -5 a
8" {elevaiio n planc) 8 " {elevation planc)

Fig. I1-18 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Stripmap per
JNR=40 dB con 3 campioni disegnale prelevati sul canale ausiliario e (b) suo ingrandimento
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SINR (1 omni- directional auxch., SNR=0 4B, INR=10 dB)

Peredite (dB)

SINR (dB)

— Sagrali a banda stretis -
I —Segrali a bandalarga |-
60 -40 - 20 40 & =1} 1m

8 (elevafie n plane)

=

8 * felevafion plane)

Fig. I1-19 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Stripmap per
JNR=40 dB con 7 campioni di segnale prelevati sul canale ausiliario e (b) Perdite della tecnica di
cancellazione per segnali a banda larga rispetto al caso di segnali a banda stretta

SINR (1 emni-directional aux c¢h., SNR=0 dB, JNR=40 dB)
40 T T T T T T T

T T
—3egnali a banda larga
: —3Segnali a banda larga (segnale utile approssimata) :
20 er s e g G FRREERRE R~ e N tetee e

SINR (cB)

i i \ i
-1 -0.8 -0.8 -04 01712 0 01712 0.4 086 0.8 1
0J° (elevation plane)

Fig. [I-20 Confronto del SINR ottenibile utilizzando il vettore di segnale completo e quello
approssimato al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Stripmap per JNR=40 dB

Q Modalita operativa Spotlight

Tale modalita operativa prevede che la risoluzione in ground range dell’immagine sia inferiore al
metro, quindi si dovranno considerare bande superiori; nelle simulazioni di cui si riportano i
risultati si considerera una banda di 400 MHz, che corrisponde ad una banda frazionale del 4.17%
rispetto ad una portante di 9.6 GHz. Anche in questo caso si considereremmo diversi valori di JNR

per rappresentare varie tipologie di disturbatori.
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o JNR=0dB

Sul primo lobo laterale il SINR non cambia significativamente al variare dell’istante scelto
come riferimento per il campionamento del segnale utile, e si raggiungono prestazioni

confrontabili utilizzando un vettore di segnale utile approssimato (Fig. I1-21).

Per le simulazioni della valutazione del SINR al variare della direzione di arrivo del jammer si

scegliera come istante di riferimento per il segnale utile 7,=7.4281us .

Nel caso di un disturbatore di bassa tecnologia, per cui il JNR sul singolo elemento d’antenna
corrisponde al valore di SNR si ottiene che la configurazione proposta per la cancellazione
consente di raggiungere prestazioni del tutto conformi a quelle che si sarebbero raggiunte se i
segnali fossero stati a banda stretta (Fig. II-22); inoltre ¢ verificabile che al di fuori
dell’apertura a -4 dB utilizzare I’approssimazione per il vettore di segnale utile conduce a
prestazioni confrontabili con quelle ottenibili a partire dal vettore di segnale completo (Fig.

II-23).

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB, 9i=-0.5' }
15,685

15 66

15.64

SINR (dB)
-
3

i
™ ~
—a o
o (%]

15.56)

15544

i 1 I I i
18 5% S 74281 10 15 20 25 30 35 40
istante temporale di riferimento (us)

Fig. II-21 SINR al variare dell’istante ty per il segnale utile in modalita Spotlight e JNR=0 dB
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SINR (1 emni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB)

26—

—Segnali a banda strettap-
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I I I

—_TSCO -850 -E0 40 20 0] 20 40 80 80 100
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Fig. I1-22 SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Spotlight per JNR=0 dB

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=D dB)
25 T i T T T T

T T T
—35Segnali a banda larga
., | ——5egnali a banda larga (segnale utile approssimato)
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Fig. [1-23 Confronto del SINR ottenibile utilizzando il vettore di segnale completo e quello
approssimato al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Spotlight per JNR=0 dB

o JNR=40dB

Scegliendo come istante di riferimento per il segnale utile (Fig. 1I-24), con la configurazione
proposta, con due soli canali riceventi tali per cui sul canale ausiliario vengono prelevati 3
campioni di segnale per il calcolo dei pesi, non si ottengono prestazioni soddisfacenti, per tutte
le direzioni angolari tranne quelle per cui col solo campioni di anticipo o ritardo si compensa il

ritardo massimo che viene visto sull’array (Fig. II-25). Tali direzioni sono +6.5° per cui

-
1, = 204E05) ) o0i010° oo 7 - =1.9984x10° Eq. 11-86

max
C
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Al fine di ottenere delle prestazioni soddisfacenti ¢ necessario aumentare il numero di
campioni prelevati dall’ausiliario da pesare, ovvero aumentare il numero di gradi di liberta a

disposizione. In questo caso si ¢ trovato che utilizzare 19 campioni di segnale sul canale

ausiliario conduce a perdite inferiori a 3 decimi di dB (Fig. I1-26).

Anche in questo caso si puo verificare che le prestazioni ottenute con il segnale approssimato
non differiscono da quelle ottenute utilizzando il vettore di segnale completo, tranne che nella

zona dell’apertura del lobo principale del pattern a -4 dB (Fig. 11-27).

SINR (1 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=40 dB, 0].:-0.5*'}
84 — T T T T T T

I I i i i I i i
0 5 7388 10 15 20 25 30 35 40
istante temporale di ifedimento (ps)

Fig. I1-24 SINR al variare dell’istante ty di riferimento per il segnale utile in modalita Spotlight e
JNR=40 dB

SINR (1 o mni directional aux ¢ h., SNR=0 dB, NR=40 dB}) SINR {1 ¢ mni-direc §ional aux ch.,SNR=0 4B, NR=40 dB)

g ]
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w40 7
-80 g ' H R . . H H .
X £ : v s
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i A o F b —Seqgnai abandalaga || ' ; : o i : t —5egndi abandalarga [1
- 11 1 1 1| 1 1 1 11 M 1 1 1
‘“-]?LU - il -40 20 1} a 40 il a0 1 -10 -9 -B -7 -65-G -5 -4 -3 -2 -1 0
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Fig. II-25 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Spotlight per
JNR=40 dB con 3 campioni presi sul canale ausiliario e (b) suo ingrandimento
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SINR (1 o mni-directional aux ¢ h.. SN R=0 dB. JNR=40 dB) Perdite(1 omni-direcional aux ch., SNR=0 dB, JNR=10 4B)
T H T T T T T 1T L

SINR (dB)

o " | Searali a tanda streta -
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Fig. I1-26 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Spotlight per
JNR=40 dB con 19 campioni presi sul canale ausiliario e (b) Perdite della tecnica di cancellazione
per segnali a banda larga rispetto al caso di segnali a banda stretta

SINR (1 emni-directional aux ¢h., SNR=0 dB, JNR=40 dB)
40 T T

T I
—=Segnali abanda larga
—3Segnali a banda larga (segnale utile approssimata)

11 = N P
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Fig. II-27 Confronto del SINR ottenibile utilizzando il vettore di segnale completo e quello
approssimato al variare della direzione di arrivo del jammer in modalita Spotlight per JNR=40 dB

I1.5.4 Tecnica di nulling a banda larga nel dominio della frequenza

E possibile dimostrare come, operando all’uscita dell’array una trasformazione lineare, la
struttura trovata per 1’ottimo dei pesi per 1’antenna nulling non cambia, a patto di modificare in

maniera opportuna le grandezze in gioco [1I-17].

Lo schema del processing da realizzare ¢ in Fig. II-28, ed ¢ equivalente nel dominio del tempo

veloce a quello mostrato in [II-18] nel dominio del tempo lento. Si considerano i segnali utile e di
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disturbo come nell’Eq. II-87 e nell’Eq. II-88, supponendo che il numero di campioni L sia quello
ottenibile con un passo di campionamento T da tutta I’area di acquisizione in range di cui si voglia

realizzare un’immagine SAR, e che su di essi sia stata effettuata precedentemente 1’operazione di

demodulazione.
50 (1) 1T s (1)
,Q‘N:LSQQ:_IY:N:L) ,,,,, Ay-150 g::T,s:N:L),,,,
sy (1) Sy (t—T)
07 ays Q,itT,sgzy:l), T ayas ?;T:Ts; N-D Eq. 11-87
o &[)E;GT BN 7&6%([—?([—]%)7 o
| ON1SL1 (:f—Ts N1 [ @n-180(t— (LZ_I)T T n-1) ]
o Boxje® ] I Boj0(0)
Bruazpl-Tin) || A 1&13‘;9(}:@&—,12,,,
Box 0 Boxao-T)
MY (T [T =TT [ Bq- 1188
TRLo || BT
| ByvaXjsa :(I_Tj,N—l ) | | Bnaxjo (t_(l:_l)T_Tj,N—l)_

| TOL |+{AD |—] L campioni |

ht——
h—|

[

[

[

[

[

H
b

IFET |,

v
[TOL |—{ AD |—>| L campioni
T

FFT

Wii-1,0 % Wii-1,1 Wii-,L- 1

Fig. I1-28 Scema di processing per il nulling a banda larga nel dominio della frequenza
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Sui campioni di segnale all’uscita di ciascun canale viene realizzata una trasformata di Fourier

(FFT) separatamente per ogni canale ricevente attraverso la matrice

1. 0] 1 0 ool 1 0
0cdi 0 oo 1 el 0o L
1- O: e*jZﬂ'/L 0 0 :: e—j2ir(L—l)/L 0
| | |
DL : .. ool :
FET=l0 1l 0 0 e Ll o grrlL Eq. 11-89
_.__.__:':'____: _____ P _:._‘_:_____. _______________
T eI 0 e g
A . . | | .
. : leodl M
0 i 0 e—j27z(L—1)/L ii 0 —j2r(L-1)*/L
ottenendo il vettore:
_ _ 0{0 -
SfO(fO) :
aN_lejMf()Ts’N—l
_______ [ o i Sfo(fo)oo
s : S0 (f1)o
S =FFTs, =| *r0t/) o ot | [T Jey Eq. 11-90
_______ LN-1 a '
_______ S0 (fr1)0
a()
S0 (f1) : ,
aN_lejZﬂfL—lTx’N—l
per il segnale utile e
_ ﬁo -
Xjf(fo) ﬂ ejéfyﬂ,Tj‘N_lj
7777777 N-1
ﬂ.o xjf(fo)gﬂ
Xy =FFTx, =FFTx;+x,, *i () V; 2T | T X = i ({Cl)gl X Eq. II-91
7777777 N-1 .
7777777 X (fra)8 1
By
X i (fi) 5 j2:7y’ ,
i N,le -1l n-1 |

per il segnale di disturbo.
Si supponga che 1 ritardi del segnale utile dovuti al puntamento siano compensati, eventualmente
attraverso delle True Delay Lines: sotto questa ipotesi i ritardi Tg; con i=0,...,N-1 sono tutti

compensati e vale

oy, =6 perk=0,...,.L-1 Eq. 11-92

essendo 1 vettori ¢ definiti come
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T -
o=lay, - ay.] Egq. I1-93
La struttura dei pesi ottimi non cambia, data 1’applicazione di una trasformazione lineare, a patto

di trasformare opportunamente le grandezze che la determinano; nel caso in esame si passa da pesi

definiti come nell’Eq. II-63 a pesi definiti come

W, = QuSp Eq. 11-94
in cui si definisce matrice spettrale la matrice Qg

Q, =Efx,x" }=FFTE{x x" JFFT" =FFTQ ,FFT" Eq. I1-95

In generale la matrice Qgr avra la seguente struttura

| | |
_g_dfq,q_;g_d_fg,_l_;L_J;_gffo_,g—_l_
afo 1 Qargy 171 Qargpg
Qdf_ ___:____:_ ______ rf_:____l_,l_l__' =ij+an Eq. 11-96
| |
_______ DV
Qarop1|Qarr1!| Qarr 1,1

in cui Qg k) ¢ la matrice spettrale di dimensioni NxN relativa ai k-esimi e l-esimi campioni di

segnale di disturbo in frequenza sugli N elementi.

Nell’ipotesi di spettro piatto nella banda di segnale B la correlazione, in funzione del ritardo che
intercorre tra due generici canali, per due segnali di jammer definiti sugli assi di tempo veloce t; e

tp, vale

: * ‘Zﬂch'i m
le.,m(fp’z )=Pj51nc[7fB((f1—f2)+Tji,m )] BB’ Eq. 11-97

in cui si suppone che sia stata effettuata la demodulazione del segnale ricevuto, che gli assi t; e t2
siano entrambi campionati con periodo di campionamento pari all’inverso della banda (periodo di
campionamento di Nyquist) e avendo definito il ritardo del segnale di jammer ricevuto sui canaliie

m dovuto alla direzione di arrivo del segnale interferente come

d

T..

Jim —

im Sil’l(gj ):dOi —dom Sin(ej) Eq. 11-98
C C

Su t, si applica la prima trasformazione di Fourier, su t; si applica la seconda (coniugata) per

ottenere 1’elemento equivalente della matrice spettrale Qj:

Qi (F12)="Lrecty (£2)8,8,¢ 71 0 5(¢,-1,) Eq. 1199

Wim

Nell’ipotesi di poter operare la fft su un numero di campioni molto elevato (che serve per

approssimare 1’integrazione all’infinito della trasformata di Fourier) e ipotizzando di aver
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campionato I’asse temporale a Nyquist, la matrice Qj sara non singolare (quindi invertibile) e avra

una struttura diagonale a blocchi.

Per quanto riguarda la matrice spettrale del rumore termico, il procedimento ¢ equivalente;
supponendo un rumore gaussiano bianco, filtrato sulla banda B in ricezione, si avra, a valle
dell’operazione di demodulazione e per i=m a causa della decorrelazione del rumore termico sui

diversi canali riceventi

=o2sinc[zB(t,~1, )| per i=m Eq. II-100

qni,m,tl ,tz
Il suo equivalente trasformato ¢

2
Q.. (fl,fz)=a—;rect3 (f,)o(f,—f,) per i=m Eq. II-101

im

La matrice totale di disturbo avra quindi una struttura diagonale a blocchi, e per i pesi si potra

scrivere
-1
Qatgg: 0 11 0 | sp0(fo)s
0 1Qargy | 0 sro(f)o
-1 INdfg,117 fFoN1J91
We=QqgSpp=| ~—7-—+--r kot . =
| | | N
R B S
i ; 0 ! 0 :_: Qde—l,L—l st(fL—l)“L—l Eq. II-102
[Qdfo,of’l?fo(fo) Weg
QariiShro(f) || Wi

_[Q(_i%L—l,L—lclny(fL—l)_ WipL-1

Il risultato ottenuto & che, sotto le ipotesi introdotte, I’ottimo per i pesi necessari alla
cancellazione di un segnale di disturbo a banda larga si ha realizzando I’ottimo a banda stretta
frequenza per frequenza; la trasformazione lineare effettuata, ovvero la trasformazione di Fourier, ¢
interpretabile infatti come un banco di filtri che suddivide I’intervallo di frequenze nominale in
tante sotto-bande (Frequency Subbanding), L nel caso esaminato, tanto pill piccole quanto maggiore

¢ il numero di campioni su cui si opera, su cui ¢ appropriato realizzare il nulling a banda stretta.

Si ottiene cosi il vettore di uscita yr di L elementi in frequenza, in cui si possono ancora

identificare un contributo di segnale utile ed uno di disturbo.
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Wi O 0 0 o5 o (fo)+Xar (fo)

yi= 0 Wy 0 65 ;o (fi)+Xar (f1)

0 0 - Wy, _GSf-O(fL—1)+de(fL_l)_

2 _ # _ Eq. II-103
‘Sfo(fo)‘ " Qaro00+s0(fo)o" QaroXar (fo) d

2
Hy-l . Hy-l
= ‘Sfo(fl)‘ o Qdf1,10+sfo(f1)6 Qar1,1%ar (1) =Yt +Yt,

2 He-l . Hy-l
_‘S fo(fL—l)‘ 6" Qur-1,L-15+5;0(f2-1)6" Qarr-1,L-1Xar (/11 )_

Le prestazioni dell’algoritmo di nulling proposto vengono ancora valutate in termini di rapporto
delle potenze del segnale utile e del segnale di disturbo a valle del processing effettuato. E’
necessario quindi calcolare le potenze associate al segnale utile e al disturbo; nel caso in esame la
sequenza ottenuta ¢ costituita dai campioni dello spettro del segnale di uscita, anch’essa costituita
dalla somma di una componente utile e una di disturbo (Eq. I1I-103). In generale per un segnale di

potenza si ha che essa ¢ calcolabile come

=lim— ||x(z Eq. 1I-104
T—e T _YI/| q
ovvero ¢ pari all’autocorrelazione del segnale x(t) calcolata nell’origine, per cui, per il teorema di
Parseval,
< 2
P=[lx () af Egq. I-105

incui x; (f) & lo spettro di x(t).

Per il calcolo delle potenze delle sequenze dei segnali utili e di disturbo ricevute allora sara

necessario sommare campione per campione il quadrato dello spettro

I
Z‘ fo(fk)‘ 6" Qat1 106" Qgty 40 Eq. 11-106

= ) = .
Py =D ‘sf()(fk)‘ GHQd%'k,kE{de(fk )X(Iilt'(fk)bd%’k,k(’:Z‘sfo(fk)‘ 6 Quri 0 Eq.11-107
k=0 k=0

La matrice spettrale relativa alla k-esima frequenza puo essere scritta come
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2
ﬂ 2 fc+fk) ]Iﬁ ]271'(fc+fk) +& _Esfk Sg con i:m:l’.__’N Eq_ II—108

Qdfkktm B )

Si definisca con & lo steering vector relativo al k-esimo campione in frequenza del jammer

gk =,3iej2”(f"+fk )Tji _gsfk Sg con i=l,...N Eq. II-109

L’Eq. I1I-108 diventa

2
Pj. .y o B_. B
_Pig e Ony B, B Eq. TI-110
Quarrx Békék B > Jx >

Per il calcolo dell’inversa si usa la formula di Sherman-Morrison-Woodbury [11-21], ottenendo

4 B &80 B B
— I-JNR — 2k3k - =< f <= Eq. 1I-111
drbk ~ 2 1+ JNRE"E, L q

n

Le potenze allora diventano

T2
L-1 4 p2
By, ZZ‘SfO(fk)‘ B—4[0Hc—JN —" 7y Eq. II-112
k=0 o, 1+JNREE, |
L-1
Z\ fo(fk)‘ oo JNR% Eq. 1I-113
1+JNRES g, |

Nell’ipotesi per il segnale utile che lo spettro di densita di potenza ‘s ro(fi )‘2 sia piatto in banda B

e valga p,/Bper ogni frequenza, ipotesi valida nel caso in cui il segnale utile sia un chirp con

elevato rapporto di compressione, si ottiene

2
£, ‘aH gk‘
D6 "6—JNR——— —
k= 1+JNRG} &
SINR=SNR 5 Eq. II-114
L-1 " ‘(;H %k‘
Y6 6—JNR——— —
k=0 1+JNRE; &y

Si pud notare come lo stesso risultato si sarebbe ottenuto applicando dei pesi diversi da quelli

riportati nell’Eq. I1-102 e pari a
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I [Qﬁ%o,o" ] |

-1
(9
we=| CodfLl Eq. I-115

-1
_[Qde—1,L—1° ]_
il che, come si era ottenuto per I’approccio SLC, non implica la conoscenza dei campioni di segnale

utile per il calcolo dei pesi.

Di seguito sono riportati i risultati della simulazione effettuata per il calcolo delle prestazioni di
questo algoritmo di nulling per vari valori di JNR e di banda frazionale, considerando un array di
240 elementi spaziati tra loro in modo che il rapporto distanza inter-elemento/lunghezza d’onda
(relativa ad una portante di 9.6 GHz) sia pari a 0.7. Gli steering vector e le matrici a livello di
canale sono ottenuti attraverso un’opportuna matrice di trasformazione T(Transmat). A fianco di
questo array ¢ aggiunto un elemento omnidirezionale da cui si deriva il canale ausiliario, distante
anch’esso dall’elemento piu vicino dell’array una distanza inter-elemento (Fig. II-29). Inoltre si
suppone che la direzione di arrivo del segnale utile equivalga a quella del puntamento, che stata

posta a 0°.

.
L AUX / .1 .

, S ™,

distanza Inter- \\gh:r
elemento ;

d ~

Fig. 1I-29 Configurazione di antenna per le simulazioni effettuate

a Modalita operativa Stripmap
La risoluzione massima ammissibile (ris) in questa modalita operativa ¢ di 3 metri; supponendo che
I’angolo di incidenza minimo ammesso per la scena sotto osservazione sia di 20°, la banda massima

da gestire in questa modalita ¢

c

B=——"—"—~=146.2MH7 con ¢=3x10°m/s Eq.1I-116
2rissin(20°)

che rispetto ad una frequenza portante di 9.6 GHz corrisponde ad una banda frazionale dell’1.52%.
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Per tale valore si sono calcolate le prestazioni dell’algoritmo di nulling proposto per due valori di
JNR, cio¢e 0 e 40 dB, corrispondenti a degli scenari di jamming che vanno dai meno ai piu
tecnologici. In tutti 1 casi, il numero di campioni complessivo da gestire ¢ stato calcolato a partire
da un’area di acquisizione di 40 Km in ground range (riportata in slant range considerando 1’angolo
di off-nadir di 37.5°) cui vanno aggiunti i 40 ps di durata del segnale trasmesso, considerando una
frequenza di campionamento pari alla banda del segnale B; in modalita stripmap il numero L di

campioni da utilizzare sara 17680.
o JNR=0dB

Questo caso corrisponde ad avere un jammer di bassa tecnologia, per cui il JNR sul singolo
elemento ¢ uguale al SNR sul singolo elemento, cid0 0 dB. Dalla Fig. II-30 si nota come la
curva delle prestazioni al variare della direzione di arrivo del jammer ricalchi quella che si
otterrebbe nel caso di un segnale per cui valga I’approssimazione a banda stretta, portando a

delle perdite che in modulo si mantengono per ogni direzione al di sotto di un centesimo di dB.

PERDITE {1 o mni dire cional aux ch., SNR=0 4B, JNR=0 dB)

SINR (1 o mni-direcio nal aux ¢h., SNR=0 4B, NR=0 4B} 001 —

el
| e T LI IR i S B e e e e e e e e e B e
T T T T T A NS S SO SN Y T RN SO N S O W A B W

=}
=]
T

=}
=]
=)

=]
=
=

=]
=2
=]

=

Perdite (dB)

=
=]
i)

SINR {dB)

——Bandastretta !
—Banda frazionale=1.52% [ 2
1 1 T

B T TR 400 0 o0 40 1] 1] 100
8 ° {elevation plane)

e PR T

8 * felevation plane)

Fig. I1-30 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del segnale interferente per JINR=0 dB e (b)
perdite del nulling a banda larga rispetto al caso a banda stretta (modalita Stripmap)

o JNR=40dB

Questo caso corrisponde ad avere un jammer di tecnologia ancora piu alta rispetto a quello
visto per il caso precedente, per cui il JNR sul singolo elemento 10000 volte superiore al
valore di SNR sul singolo elemento, che ¢ ancora 0 dB. Dalla Fig. II-31 si nota come la curva
delle prestazioni al variare della direzione di arrivo del jammer ricalchi quella che si otterrebbe
nel caso di un segnale per cui valga I’approssimazione a banda stretta, portando a delle perdite

che in modulo si mantengono per ogni direzione al di sotto di due centesimi di dB.
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Fig. II-31 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del segnale interferente per JNR=40 dB e (b)
perdite del nulling a banda larga rispetto al caso a banda stretta (modalita Stripmap)

a Modalita operativa Spotlight

La risoluzione di un’immagine ottenuta in modalita Spotlight deve essere inferiore al metro;
approssimativamente si puo fare riferimento ad una banda di 400 MHz sulla portante di 9.6 GHz, il
che corrisponde ad avere una banda frazionale del 4.17%, piu alta rispetto alla modalita stripmap,

quindi potenzialmente pilt dannosa per il corretto funzionamento dell’algoritmo di nulling.

Per tale valore si sono calcolate le prestazioni per tre valori di JNR, cioe 0 e 40 dB, corrispondenti a
degli scenari di jamming che vanno dai meno ai piu tecnologici. In tutti i casi, il numero di
campioni complessivo da gestire ¢ stato calcolato a partire da un’area di acquisizione di 5 Km in
ground range (riportata in slant range considerando 1’angolo di off-nadir di 37.5°) cui vanno
aggiunti 1 40 ps di durata del segnale trasmesso, considerando una frequenza di campionamento pari

alla banda del segnale B; in modalita Spotlight il numero di campioni da utilizzare sara 20075.
o JNR=0dB

Questo caso corrisponde ad avere un jammer di bassa tecnologia, per cui il JNR & uguale al
valore di SNR sul singolo elemento, che ¢ ancora 0 dB. Dalla Fig. II-32 si nota come la curva
delle prestazioni al variare della direzione di arrivo del jammer ricalchi quella che si otterrebbe
nel caso di un segnale per cui valga I’approssimazione a banda stretta, portando a delle perdite

che in modulo si mantengono per ogni direzione al di sotto di sei centesimi di dB.
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SINR {1 o mni-di eecfional aux ch., SNR=0 dB,JNR=0 dB)

T T I O

T 006
004

00z

SINR (4B}
Perdite (dB)

Qi

004

= TR TR = - - R - - -
IlJ°{elevaﬁon plane} B ° {elevation plane)

Fig. I1-32 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del segnale interferente per JNR=0 dB e (b)
perdite del nulling a banda larga rispetto al caso a banda stretta (modalita Spotlight)

o JNR=40dB

Questo caso corrisponde ad avere un jammer ad alta, per cui il JNR ¢ 10000 volte superiore al
valore di SNR sul singolo elemento, che ¢ ancora 0 dB. Dalla e dalla Fig. II-33 si nota come la
curva delle prestazioni al variare della direzione di arrivo del jammer ricalchi quella che si
otterrebbe nel caso di un segnale per cui valga I’approssimazione a banda stretta, portando a

delle perdite che in modulo si mantengono per ogni direzione al di sotto di 1.5 decimi di dB.

PERDITE {1 o mni-direcfional aux ¢ h, SNR=0 4B, NR=10) dE}

. SINR (4B)
Perdite (4B}

Ve aTa o
mdabdadabda

| |—+Barda stretta
[ |—Berda fregionae=d 175 [

TR TR [y

8 * {elevation plane)

Fig. II-33 (a) SINR al variare della direzione di arrivo del segnale interferente per JNR=40 dB e (b)
perdite del nulling simulato rispetto al caso a banda stretta (modalita Spotlight)

Complessivamente si pud notare come in entrambe le modalita di acquisizione dell’immagine da
parte del SAR I’algoritmo di nulling proposto introduce un numero di gradi di liberta, in termini di

campioni collezionati all’uscita di ciascun canale, talmente elevato da garantire che il nulling a
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banda larga realizzato con 1’aggiunta di un unico canale ausiliario omnidirezionale, qualunque sia la
direzione di arrivo del segnale interferente, conduca a delle prestazioni del tutto confrontabili con
quelle che si sarebbero ottenute nel caso in cui per i segnali in gioco fosse stata valida
I’approssimazione a banda stretta. Restando entro i limiti di perdite molto ridotte si nota comunque
come all’aumentare del JNR a parita di banda frazionale le perdite aumentino, e che in ogni caso

una banda frazionale maggiore provochi delle degradazioni maggiori per le prestazioni.

Un’ultima considerazione riguarda il fatto che per alcune direzioni di arrivo effettivamente si
ottengono, con il nulling a banda larga, prestazioni superiori, anche se minimamente, rispetto a
quelle che lo stesso algoritmo consente di raggiungere a banda stretta, ovvero supponendo non nulli
i soli campioni in frequenza relativi alla frequenza portante; la motivazione di questo risiede nella
natura dei segnali a banda larga, per cui I’estesa occupazione spettrale puo essere considerata
equivalente ad un’estesa occupazione angolare. Da questo punto di vista I’effetto che il pattern
d’antenna ha su di un segnale interferente proveniente da una determinata direzione ¢ un effetto
“mediato” rispetto a quello che nelle stesse condizioni si avrebbe per un jammer a banda stretta; per
questo I’andamento del SINR relativo al caso ideale di onde monocromatiche presenta delle
oscillazioni, comunque estremamente contenute, che la curva relativa ai segnali a banda larga non

ha, dando origine quindi a quelle perdite negative visibili nei grafici precedenti.

I1.5.5 Tecniche di nulling a banda stretta, ma con vincoli aggiuntivi

Come verificato in precedenza (Paragrafo I1.4.1) un jammer a banda larga puo essere interpretato
come una molteplicita di jammer a banda stretta provenienti da direzioni adiacenti a quella di arrivo
nominale; imporre un nullo a banda larga sul pattern di antenna, ovvero annullare il pattern nella
direzione di arrivo del jammer per ogni frequenza interessata, puo equivalere a imporre un nullo
spazialmente largo intorno alla direzione di arrivo del segnale interferente. Da questo punto di vista
una possibilita da investigare ¢ quella di vincolare la cancellazione a banda stretta a imporre un

nullo che abbia caratteristiche prestabilite [II-5].

In questa sezione focalizzeremo 1’attenzione sui possibili vincoli da imporre sul pattern di
radiazione in fase di filtraggio del segnale in presenza di sorgenti elettromagnetiche interferenti.
Nei paragrafi seguenti verranno descritti alcuni modelli di filtraggio vincolato e in seguito
attraverso un’opportuna implementazione ad elaboratore (con software Matlab) verranno
confrontate le prestazioni di questi algoritmi in particolari scenari e sotto opportune ipotesi

operative. Nella Fig. I1-34 ¢ riportato lo scenario di riferimento per il nulling vincolato.
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Fig. I1-34 Scenario di riferimento per il nulling vincolato
In [II-5] le tecniche di beamforming vincolato sono state ampiamente trattate; in particolare ¢
possibile dimostrare come 1’espressione piu generale per i pesi con cui realizzare il processing

riportato in Fig. 1I-34 sia

_ _ 1 -
w=Qz'clcQ;'cl g Eq. 11117
in cui Qq ¢ la matrice di correlazione del disturbo, C ¢ una matrice che rappresenta il set di vincoli,

disposti per colonne tra loro linearmente indipendenti, e g ¢ il vettore tale per cui

CHw=g Eq. 1I-118

Nei paragrafi successivi porremo I’attenzione su alcuni vincoli lineari che ¢ possibile imporre

scegliendo e combinando i valori dei parametri C e g.

11.5.5.1  Distortionless Constraint (look direction)

Il segnale in ingresso nel dominio della frequenza ¢ modellato come segue

Xf (a)):S'XfS (a))+de (w) Eq II'119

¢ ¢ 1l vettore

dove xfs(a)) ¢ il segnale nel dominio della frequenza della sorgente e s'(6?s )=s
dell’allineamento per un’onda piana con direzione di propagazione 0. Il segnale in uscita dopo
filtraggio ¢

v (@)=w"x, (o) Eq. [I-120

Se il segnale utile di un array corrisponde ad una molteplicita di vettori s',, allora possiamo

p’

imporre
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wis' =1 Eq. 1I-121

garantendo che ogni segnale che si propaga lungo una direzione O, passera senza distorsioni

attraverso il filtro. Riferendosi a s', come al vettore di steering vogliamo idealmente che al vettore

di steering corrisponda esattamente il vettore del segnale
s =5 Eq. [I-122
dove s'; ¢ il vettore del segnale desiderato (ma in molti casi reali questo non ¢ possibile). Usiamo

inoltre s',, per tenere conto del disadattamento.

Introduciamo il vettore ¢;di dimensione N X1 che indica I'i-esimo vincolo. Se non ci sono

assunzioni particolari, diciamo che il primo vincolo ¢ il vincolo senza distorsioni. Quindi
=s' Eq. II-123
€ =S P q

Questo vincolo risulta essere inadeguato per accertare prestazioni sufficientemente elevate in
presenza di diversi disadattamenti. Un miglioramento possibile ¢ dato dall’uso di vincoli direzionali

multipli. I vincolo generale direzionale ¢

ws(6,)=g =12, M, Eq. [1-124
dove il 6; denota la direzione lungo la quale vogliamo imporre il vincolo, g,¢ un numero

complesso che indica il valore del vincolo ed i vincoli in totale sono M. Per illustrare un caso
particolare di questi vincoli che potrebbero essere usati per rendere il fascio piu robusto ad errori
direzionali, consideriamo un array lineare uniforme. Allora il vincolo distortionless puo essere

scritto come

wis(6,)=1 Eq. 11125

E possibile forzare il fascio del pattern di radiazione nelle vicinanze alla direzione del segnale
aggiungendo due vincoli,
Helo, +A8)=1
w P Eq. 11-126

whs(6,-A0)=1 Eq. [I-127

In una notazione matriciale ¢ possibile scrivere

c=[s(6,)s(6,+26)s(6,-A0) Eq. 11I-128
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1

g=1 Eq. I1-129
1

wiC=g" Eq. II-130

11.5.5.2  Derivate Constraints
Nei paragrafi precedenti abbiamo visto che il problema dell’ ottimizzazione vincolata ci conduce
al vettore di pesatura riportato in Eq. II-117: oltre al vincolo della look-direction, se ¢ richiesto un

adattamento pil efficiente, ¢ possibile imporre vincoli aggiuntivi.

Al fine per esempio di cancellare un segnale interferente si puo imporre il vincolo per cui lo
steering vector nella direzione di provenienza del jammer sia tale da annullare il pattern in quella

direzione. La matrice C e in vettore g saranno

c=[s0,) s e =00 Eq. II-131

J
Se si vuole che il nullo nella direzione dell’interferente sia il pill piatto possibile puo essere utile

imporre che anche la derivata prima e seconda del pattern si annullino nella direzione di arrivo del

jammer.
r ’ T

c=|s(0,) s(6,) asaf:) e g=[L00] Eq. II-132

19:0/-
T
3s'(6 ERAC

c=|s(,) (o) Safg) y ;6(2 )I e g=[00f Eq. 11133

=7 0=0;

Si scriva in notazione matriciale il vettore di steering nell’Eq. II-35 nel caso di elementi
d’antenna omnidirezionali, esplicitandone la dipendenza dalla direzione di arrivo 0, e se ne calcoli

la derivata prima.

J Zﬂkdﬂsin 0
e A

s'(0)= : Eq. II-134

doy_
2 Og Lsing
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I 0 j27d<d%sin0 |
—€
90 J 271'@00505'0 (6)
0s'(0) A
39 = . = : Eq. II-135
y j2r———cosbs'y_,(0)
o J2m 03’“ sind
—€
06 i
92 jznkd%sine
~— _ _
0> _zyz%( jsin(0)+ 270 cos(f js’o 0)
20
0 s(ze): ‘ _ : Eq. II-136
2060 d d
-d o ON-{ jsin(6)+27 ON_lcos(ﬂ)zjs’N_l(é?)
0w "g" sing | L A ]
—e
L 06 i

I valori di C e g a cui siamo giunti andranno poi sostituiti nella Eq. II-117 per fornire il valore

ottimo di w per il nulling vincolato.

E naturale pensare che il fatto di incrementare sempre di pill il numero di vincoli da imporre sul
segnale ricevuto porti ad un eventuale miglioramento delle prestazioni in termini di focalizzazione
dell’immagine SAR, in quanto vado a forzare il pattern di radiazione entro certi valori prestabiliti. E
opportuno ricordare perd che all’aumentare dei vincoli imposti corrisponde una diminuzione dei

gradi di liberta dell’allineamento d’antenna in esame.

Le prestazioni dell’algoritmo di nulling vincolato verranno valutate attraverso il calcolo dei
rapporti tra potenza di segnale utile e potenza del segnale complessivo di disturbo (SINR) in vari

scenari operativi.

Il SINR verra calcolato come segue

‘WHS'(ﬂ)(Z

w'Q,w

SINR = Eq. 1I-137

in cui Qq ¢ la matrice di correlazione del segnale complessivo di disturbo, ovvero jammer a banda

larga sommato a rumore termico. Nell’ipotesi di jammer a spettro piatto nella banda B si avra
Q,=p; sinc[frB(Tj,l-m) J2H0T jim +0',%I Eq. II-138

. . < . 2 . . . .
in cui p; ¢ la potenza del jammer, o, quella di rumore e si definisce
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_dom—do;
C

sin(6;) Eq. I1-139

T;im=T;om=Tj0i=

T.

essendo 7,1l ritardo con cui il jammer arriva all’i-esimo elemento d’antenna rispetto all’istante in

cui ¢ stato ricevuto da quello di riferimento.

Lo scenario in cui viene testato 1’algoritmo ¢ riportato nella Fig. II-35; il canale MAIN ¢ relativo
ad un array di 240 elementi spaziati di 0.7A, alle cui estremita si dispongono simmetricamente 4
canali ausiliari omnidirezionali, anch’essi spaziati tra loro e con gli elementi estremi del MAIN
0.7A. I dati e le matrici di correlazione a livello di canale sono costruiti attraverso opportune matrici
di trasformazione T (Transmat). Si € scelto di utilizzare 4 canali ausiliari, affinché le prestazioni
siano valutate nelle condizioni migliori ammesse dallo studio, che ammette 5 come limite superiore
per il numero totale di canali riceventi. Di seguito si riportano i risultati delle simulazioni negli
scenari operativi Stripmap e Spotlight, al variare del JNR tra i valori 0 e 40 dB; si ¢ scelto di

considerare come vincoli da imporre quelli riportati nelle Eq. 1I-131 - Eq. II-133.

Fig. II-35 Scenario utilizzato per le simulazioni

a Modalita operativa Stripmap

Come nelle simulazioni precedenti si considera la banda maggiore possibile che in questa modalita
si deve gestire, ovvero quella che consente di raggiungere una risoluzione di 3 metri con un angolo
di incidenza di 20° (Eq. II-116); tale banda ¢ 146.2 MHz, che corrisponde ad una banda frazionale
dell’1.52% rispetto ad una portante di 9.6 GHz. I risultati ottenuti sono mostrati nella Fig. 11-36(a)
per JNR=0 dB e Fig. I1I-36(b) per INR = 40 dB.
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SINR (4 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB)

CariTOLO 11

SINR (4 omni-ciirectional aux ch., SNR=0 dB, JNR=40 dB)

SINR (dB)

40 20 20 40 80 B0

_1-?00 B0 £0 0
(-)J" (elevation plane)

—Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA
— Nulling vincalato:DOA + Jammer DOA + derlvata prima

Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA + derivata prima + derivata seconda
—Nulling a banda stretta

SINR (dB)

H
LR

I i
20 0 20
eJ° (elevation plane)

—Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA
—Nulling vincolato:DOA + Jarmmer DOA + derivata prima

Nulling vincolato:DOA + Jarmmer DOA + derivata prima + dervata seconda
—Nulling abanda stretta

Fig. I1-36 SINR al variare della direzione di arrivo in modalita di acquisizione dell’immagine
Stripmap (a) con JNR=0dB e (b) con JNR=40dB

a Modalita operativa Spotlight

Si fa riferimento ad una banda di 400 MHz, il che equivale ad avere una banda frazionale del 4.17%

rispetto ad una portante di 9.6 GHz. I risultati ottenuti sono mostrati nella Fig. II-37(a) per JNR=0

dB e Fig. II-37(b) per JNR =40 dB.

SINR (4 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=0 dB)

SINR (4 omni-directional aux ch., SNR=0 dB, JNR=40 ¢B)

T LA T A R

SINR (dB)
o

SINR (dB)

<40 20 o 20 40 &0 80
BJ" (elevation plane)

_-?OO 80 80

—Nulling wvincalato:DOA + Jammer DOA
—Nulling vincalato: DOA + Jammer DOA + derivata prima

Nulling vincalato: DOA + Jammer DOA + derivata prima + derivata seconda
—Nulling a bandastretta

10C

20 0 20 40 a1} ol
eJ° (elevation plane)

80 60 40

—Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA
—Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA + derivata prima

Nulling vincolato:DOA + Jammer DOA + derivata prima + derivata seconda
—Nulling a banda stretta

Fig. 1I-37 SINR al variare della direzione di arrivo in modalita di acquisizione dell’immagine

Spotlight (a) con JNR=0 dB e (b) con JNR=40 dB

In tutti 1 casi investigati, per la configurazione dei canali proposta, che prevede 1’utilizzo di un

numero elevato di canali riceventi, gli algoritmi vincolati consentono di arrivare a prestazioni non

62



SAPIENZA CaAPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

superiori a quelle che si otterrebbero applicando 1’algoritmo di nulling a banda stretta in presenza di

segnali a banda larga, e non sono di conseguenza adatti allo scopo di migliorarne la cancellazione.

11.5.6 Identificazione delle tecniche di elaborazione utilizzate per il
nulling a banda larga, potenzialmente adeguate ad una successiva
elaborazione SAR

Di fondamentale importanza nella scelta del processing opportuno ¢ la valutazione delle
distorsioni che esso introduce sul segnale utile, che si vuole preservare il piu possibile; questo ¢
tanto piu vero per un’elaborazione del tipo di quella effettuata da un SAR, che richiede degli stadi
di filtraggio adattato del segnale ricevuto al fine di realizzare la compressione dell’impulso e

focalizzare I’'immagine della scena che si vuole osservare.

Di seguito si valutera I’impatto che le tecniche ritenute maggiormente adatte per il processing a
banda larga tra quelle viste nel paragrafo precedente hanno sul segnale utile, realizzando sull’uscita
a valle del processing una compressione in range e andando a verificare le eventuali degradazioni

introdotte.

11.5.6.1  Impatto sul segnale utile della tecnica di nulling a banda larga in tempo

Dato il vettore dei pesi nell’Eq. II-80 il segnale di uscita sara

Y(t): [ql'o,o qio,l]s+[Qio,0 in,l]Xd Eq. II-140

per ogni istante temporale t, le cui componenti utile e di disturbo saranno rispettivamente

oy s(t)
a;s(t)

' s(7)
y,(6)=aq 0{1 m} ay_s(r) —hH : Eq. II-141

qi0,0 | - ZL’IS_(;:([_(___DTF - S(f—(K_l)T)

Loyt —(K -1)T) |

qu,l(l) q;‘kO,l (N-1)
N N R L —
gi00 4i0,0 Eq. II-142

F (K=1)N+1 L (K=1)N+N-1
o Goa (KON | i (KDNeN—)
40,0 40,0

Oy +04

h =4i0,0

Passando nel dominio della frequenza dall’Eq. II-141 si ottiene
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¥ (f)=h2 o bsH=hE @)+ - 0 (K-0)e 2Kl (£)s(f)  Bq. 11143
e—j2zzf(K—1)T

in cui Hy(f) ¢ la funzione di trasferimento del filtro FIR equivalente al processing realizzato sul

segnale utile.

K-1( N-1

H( q,ooaM+Z(z nGio1 (K(N— 1)+m)} j2m [ kT Eq. I1-144
k=0\m=1

Nel caso in cui si utilizzino campioni in anticipo e in ritardo sul canale ausiliario I’Eq. 1I-144
diventa
, (K-1)

K-1(N-1 —j2x f| k- T

H,(f)=a0 OaM+Z[Z o1 k(N — 1)+m)} ( 2 ] Eq. I1-145
k=0\m=1

con K dispari.

Al fine di non interferire con le successive operazioni di compressione del segnale ricevuto in
range e focalizzazione dell’immagine SAR le distorsioni introdotte per realizzare il nulling devono

essere le minime possibili.

Viene valutato, per la modalita di imaging Spotlight e per un valore di JNR = 40 dB, se le
funzioni di trasferimento dei canali introducano sui canali delle distorsioni inaccettabili, andando a

realizzare la compressione di un impulso chirp a valle del filtraggio rappresentato dall’Eq. II-145.

In questo caso si ¢ visto che il numero di campioni prelevati sul canale ausiliario che consente di
recuperare con perdite contenute le prestazioni che si avrebbero per la cancellazione dei segnali a
banda stretta ¢ 19. Si riportano 1 moduli (Fig. II-38) e le fasi (Fig. II-39) delle funzioni di
trasferimento H(f) per 3 diverse direzioni di arrivo del segnale interferente, ovvero una molto
lontana dal puntamento, cioe -80°, una relativa al primo lobo laterale, cioe -0.5°, ed infine una

all’interno del lobo principale del Main pattern, ovvero -0.1°.
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Fase di H{f)

Fase di H{f)

Fig. II-39 Fase della funzione di trasferimento H ( f ) in modalita Spotlight e JNR=40 dB

Si pud notare che tali funzioni di trasferimento presentano delle oscillazioni sia in modulo che in

fase; quando viene realizzata la compressione del segnale ricevuto, filtrato attraverso la H (), e

possibile quindi che compaiano degli echi appaiati dovuti alle distorsioni introdotte. Al fine di
realizzare una verifica si simula la compressione dell’impulso; dato il segnale so(t) nell’Eq. II-83 si

definisca C(f) il suo spettro, approssimativamente piatto nella banda B dato I’elevato rapporto di

compressione (BD=5837).

L’impulso compresso ¢ calcolato allora come I’ antitrasformata di Fourier del segnale

Cy (F) = [C(f)H, (F)lC™ () Eq. [I-146
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Nella Fig. II-40(a) sono riportati gli andamenti dell’impulso compresso per le tre direzioni di
arrivo del jammer considerate; si puo notare (Fig. II-40(b)) che I’apertura a -4 dB dell’impulso,
ovvero la risoluzione in range, ¢ effettivamente pari a 1/B=6.8 ns e che il rapporto picco lobi si

mantiene all’incirca di 13 dB.

Non sembrano essere presenti echi appaiati, ma potrebbero avere un’ampiezza inferiore ai lobi
laterali dell’impulso compresso; al fine di valutare questa evenienza si ¢ introdotta una pesatura di
Hamming sul segnale sy(t), in grado di abbassare il livello del primo lobo laterale rispetto a quello
principale di 43 dB. Il risultato della compressione dell’impulso pesato per le 3 direzioni di arrivo
del jammer ¢ riportato nella Fig. II-40(c) ed ¢ possibile vedere che anche in questo caso non ¢
apprezzabile la presenza di echi appaiati. Tale risultato non ¢ inaspettato, dato che le oscillazioni sul

modulo e la fase della funzione di trasferimento sono estremamente contenute.

Fig. I1-40 (a) Impulso compresso normalizzato, (b) suo ingrandimento e (c) impulso compresso
normalizzato con pesatura di Hamming in modalita Spotlight e JNR=40 dB
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Si sottolinea che 1’analisi ¢ stata condotta anche per la modalita di imaging Stripmap per 1 diversi
valori di JNR; i risultati non sono esplicitamente mostrati, dato che sono del tutto concordi con
quanto mostrato per il caso Spotlight con JNR=40 dB, che rappresenta in un certo senso il caso

peggiore in termini di banda frazionale e potenza del disturbatore.

11.5.6.2  Impatto sul segnale utile della tecnica di nulling a banda larga in
frequenza

Dall’Eq. I1-103 si puo scrivere il segnale utile di uscita in frequenza, considerando valida 1’ipotesi
di spettro piatto nella banda d’interesse per il segnale utile, i cui campioni in frequenza siano quindi

uguali e pari a py/B, come segue

GHQ(_l%'O,OG 0 0 sf()(fo)
0 GHQ_l G - 0 S, ( )
o 4 _ / O:fI =Hys(fo) Eq. 11147
H-l
0 0 67 Qapr-1,.-19 || 870 (f11) |
2
" %)

Hy, =6 6—JNR per k=0,...,L-1 Eq. I1-148

1+JNREF e,

in cui si ¢ utilizzata I’Eq. II-111 per esplicitare le inverse delle matrici spettrali di disturbo alle varie
frequenze e si ¢ definito con Hy la funzione di trasferimento del filtro FIR equivalente che realizza il
nulling. Si noti come Hy sia reale, quindi sicuramente non introduce nessuna distorsione sulla fase
del segnale utile. Per la struttura che il vettore dei pesi ha si puo verificare che, nel caso in cui non
ci sia segnale interferente (JNR=0), ciascun campione in frequenza del segnale utile viene
moltiplicato per un semplice guadagno, dato che 1’unico contributo alle matrici spettrali del segnale
di disturbo ¢ quello del rumore. Successivamente ¢ possibile realizzare la compressione
dell’impulso, moltiplicando per il complesso coniugato dello spettro del segnale trasmesso. Si
vorrebbe che in presenza di jammer il risultato di questa compressione (Eq. II-149) non cambiasse
in termini di caratteristiche del segnale compresso, ovvero larghezza del lobo principale e rapporto

picco lobi.
* 2 ]
7o (fo)¥es=Hes 1o (f) Eq. 11-149

Di seguito viene effettuata un’analisi della funzione di trasferimento, nonché del segnale utile di
uscita ygs antitrasformato (I’impulso compresso), al variare della direzione di arrivo del jammer, per

la modalita di imaging Spotlight e JNR=0 dB oppure JNR=40 dB; in generale si vorrebbero delle
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funzioni di trasferimento le piu piatte possibili in banda, in modo da ottenere impulsi compressi che
mantengano invariate le proprie caratteristiche in termini di apertura del lobo principale e rapporto
picco-lobi rispetto a quello che si avrebbe in assenza di jammer senza operare il nulling. La
modalita di acquisizione dei dati Spotlight implica, come detto precedentemente, 1’utilizzo di una
banda all’incirca di 400 MHz, il che equivale ad operare con una banda frazionale del 4.17%

rispetto ad una portante di 9.6 GHz.
o JNR=0dB

Nella Fig. II-41 ¢ riportata 1’escursione massima al variare dell’angolo della funzione di
trasferimento normalizzata al valore che essa ha per frequenza pari a 0; si nota che, pur
essendo molto contenuta, essa cresca in corrispondenza di certi valori di direzione di arrivo del
jammer vicini alla direzione di puntamento. La variazione del modulo della funzione di
trasferimento in funzione della frequenza per una direzione di arrivo del segnale interferente
pari a -1° & riportata nella Fig. II-42; ciascuna componente spettrale del segnale utile nella
banda di interesse (B=400 MHz) viene trattata diversamente e la spiegazione a questo

fenomeno ¢ ancora da trovarsi nel comportamento del pattern relativo al canale principale in

quella direzione al variare della frequenza.

0.45r

0.4

0.35

0.3

02s

0z

q I T | [ 1 1 r [ 1
0 2 -8 7 I -5 4 3 2 A 0
8

Fig. II-41 Variazione percentuale del modulo della funzione di trasferimento Hy al variare della
direzione di arrivo del jammer tra -10° e 0° in modalita Spotlight e per JNR=0 dB
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Fig. [1-42 Modulo della funzione di trasferimento normalizzata al valore per f=0 per una direzione
di arrivo del jammer di -1°, in modalita Spotlight e per JNR=0 dB.

Il termine ‘GH F,k‘z con k=0,...,L-1 nell’Eq. 1I-148 , cioe il guadagno relativo alla k-esima

componente spettrale del jammer, ¢ responsabile della variazione del modulo della funzione di
trasferimento; pitt esso ¢ grande, piu dispendiosa sara I’imposizione del nullo in quella

direzione a discapito del segnale utile.

A verifica di cio e riportato un ingrandimento del confronto tra il pattern che si ottiene alla
frequenza portante fy e quelli relativi a fp+B (Fig. [I-43); si pu0d notare come a fy-B nella
direzione di -1° si abbia un guadagno maggiore che nel caso del pattern a frequenza portante,
nello specifico si passa da -32.75 dB a -27.18 dB, e la funzione di trasferimento per il segnale
utile peggiora, mentre la situazione ¢ ribaltata nel caso in cui si consideri la componente

spettrale a fo+B, per cui il guadagno vale - 52.79 dB, e in modulo la funzione di trasferimento

diventa piu grande.

15 ! ! ! ! ! ! ! ! !
20

25
2T

30F---

B275---
35

—Pattem ala frequenza portante ;| |
—Pattem alla frequenzaf+8/2
Pattem ala frequenzafy-B/2

E | | | | | T T T T
6?.1 A0e 108 -1 e -1 -0 036 -0 0o2 0.9
2]

Fig. I1-43 Ingrandimento intorno alla direzione -1° dei pattern per il canale principale alle frequenze
fo, fo+B/2 e fp-B/2, in modalita Spotlight
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Ci si aspetta che, pur essendo elevata la banda dei segnali da cancellare, il processing
effettuato per il nulling non imponga distorsioni apprezzabili all’impulso compresso; nella Fig.
I1-44 si puo apprezzare come per tutte le direzioni di arrivo del segnale interferente comprese
tra -90° e 90° siano rispettati i requisiti di apertura del lobo principale dell’impulso compresso,

pari a 1/B=2.5 ns, e di rapporto picco-lobi di circa 13 dB.

Q0
t(ns)
Fig. 1I-44 Sovrapposizione degli impulsi compressi normalizzati per le diverse direzioni di arrivo
del jammer, in modalita Spotlight e per JNR=0 dB

o JNR=40dB

Le considerazioni in relazione ai risultati ottenuti sono equivalenti a quelle ricavate per i casi

precedenti (Fig. 11-45 e Fig. 11-46).

0.45

0.4

0.3%

0.3

Fig. [1-45 Variazione percentuale del modulo della funzione di trasferimento Hyal variare della
direzione di arrivo del jammer tra -10° e 0° in modalita Spotlight e per JNR=40 dB
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t(ns)
Fig. I1-46 Sovrapposizione degli impulsi compressi normalizzati per le diverse direzioni di arrivo
del jammer, in modalita Spotlight e per JNR=40 dB

Si sottolinea che 1’analisi ¢ stata condotta anche per la modalita di imaging Stripmap per i diversi
valori di JNR; 1 risultati non sono esplicitamente mostrati, dato che sono del tutto conformi con
quanto mostrato per il caso Spotlight con JNR=0 dB e JNR=40 dB, che rappresenta il caso peggiore

in termini di banda frazionale.

1.6 Confronto delle tecniche di nulling a banda larga WB-
SLC e WB frequency nulling

N

Nel paragrafo precedente si ¢ analizzato 1’impatto delle tecniche di cancellazione WB-SLC e
WB-frequency nulling sul segnale utile e si ¢ verificato come entrambe siano adatte ad una
successiva elaborazione SAR; in questo paragrafo in primo luogo le tecniche vengono confrontate
in termini di massimo livello di cancellazione e massimo numero di interferenti cancellabili in uno
scenario spaceborne, successivamente viene selezionata quella piu adatta allo scenario considerato

e per essa viene realizzato 1’assessment delle prestazioni ottenibili.

Si definiscono 2 scenari utili alla valutazione delle capacita di cancellazione di interferenze
elettromagnetiche. Tali scenari considerano due tipi di disturbatore, ad alta tecnologia (High Tech)
e a bassa tecnologia (Low Tech). Per I'implementazione di un sistema di jamming Low-tech, dalle
prestazioni non eccessivamente elevate, ma ottenibile con tecnologie largamente accessibili, ¢ stato

scelto per il jammer un valore di Equivalent Isotropic Radiated Power (EIRP) pari a 50 dBW,
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mentre per lo scenario High-Tech ¢ stato scelto un valore di EIRP pari a 80 dBW. Per valutare
I’impatto del disturbatore, nel caso degli scenari di interferenza Low-Tech e High-Tech
precedentemente definiti, ¢ necessario determinare la geometria operativa del sensore in relazione
al disturbatore stesso. Facendo riferimento alla Fig. II-47 si supponga che il sensore si trovi in P,
mentre il disturbatore in X; Rg ¢ il raggio terrestre, h ¢ la quota del sensore, 6 ¢ 1’angolo di
incidenza in corrispondenza del disturbatore e o ¢ 1’angolo sotto cui il sensore vede I’interferente.

Di seguito sono riportati i valori per le grandezze introdotte.

Rg 6378.14 Km
h 619 Km
0 30°

Tabella II-1 Parametri

Fig. I1-47 Geometria Spaceborne

La distanza R tra il satellite e il trasmettitore del segnale interferente visto con 1’angolo 0 vale

R=(R, +h) XY = (R, + h)w Eq. 11-150
sin @ sin @

Vale tra 0 e o la seguente relazione

R R
sin@ = E+hsin0{:>0{=sin_1 E_gin@ Eq. II-151
- R, +h
Quindi
R

. 0_ | E . 0

Sll’l{ Sin [RE+hSHl j:| Eq -152
R=(R, +h)

sin @

Sostituendo le grandezze con 1 dati riportati nella Tabella II-1 si ottiene
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sin| 30°—sin 037814 300
6378.14+ 619

sin 30°

Eq. II-153
=704.51 Km

R=(6378.14+619)

Come sottolineato in precedenza per il jammer si considerano i due possibili scenari, ovvero

quello Low-tech, per cui si ha un EIRP di 50 dBW, ed uno High-tech con un EIRP si 80 dBW.

I1 JNR sul singolo elemento d’antenna vale

EIRPG, A

JNR = ———R20_ Eq. II-154
(47RY kT,FB

con G, =1

2010g10(%j =-169.045dB essendo f,=9.6 GHz

kT, =—204dBW/Hz
F=7dB

Di seguito si riportano i valori di JNR (Tabella II-2) in entrambi gli scenari considerati per le
modalita operative investigate; queste sono caratterizzate da diversi valori di banda (Eq. 1I-155), a

seconda della risoluzione che si vuole ottenere per I’'immagine, e sono STRIPMAP e SPOTLIGHT.

C C
B — = =142.2 MHz
STRIPMAP 2 rissin (a) 6sin (200) Eq. II-155

Bgporricur =400 MHz

JNR Low-tech JNR High-tech

Stripmap -3.6942 dB 26.3058 dB
Spotlight -8.0656 dB 21.9344 dB

Tabella II-2 Valori di JNR nei vari scenari operativi

Nei successivi paragrafi si valutera per quali scenari di disturbo, con tali configurazioni dei beam
ausiliari, il nulling a banda stretta consenta di ottenere buone prestazioni di cancellazione nel caso
di segnali interferenti a banda larga e come le prestazioni possano essere migliorate con 1’utilizzo
delle specifiche tecniche di nulling a banda larga selezionate nel precedente paragrafo, ovvero WB-

SLC e WB-frequency nulling.

In particolare, si valuteranno il massimo livello di cancellazione ed il massimo numero di

interferenti cancellabili, al variare del numero dei canali riceventi disponibili fra due e cinque e
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considerando le configurazioni ottimali di antenna selezionate, che di seguito riportiamo (Fig. I1-48,

Tabella II1-3):

Numero Canali| Configurazione dei canali Nome Pesatura Antenna Main in
ausiliari RX ausiliari Configurazione azimuth ed elevazione
2 OMNI4dir + 11x3 2AUX TAYLOR 25 dB
4 OMNI4 + 21x9 + 30x1 + 1x16 4AUX TAYLOR 25 dB

Tabella II-3 Configurazioni dei beam ausiliari selezionate

o0
o]
O
=
=
=
o

I ] [ [ ——
| | — | —— —— ——
I | ] (| (—]
e e ) ] [—
I ] ] (] (—]
I I ] ] (]
e ] ] (— —
e e ) ] [(—
11x3
a
e OMNI4 (a) 21 xR
I | [ () —
) e ) — —
| | — ——| ——| ——
I ) [— S — —
e | ] ] (—]
I I ] ] (]
e | ] ] —
[ |
30x1 (b)

Fig. 11-48 Configurazioni di antenna 2AUX (a) e 4AUX (b)

L’antenna che si riferisce al canale ricevente principale ¢ del tipo di quella del SAR di COSMO-
SkyMed di prima generazione, ovvero ¢ un’array di 15360 elementi radianti, organizzati in moduli
T\R da 12 elementi in azimuth spaziati 0.746A m; i moduli T\R sono organizzati in Tile, in modo
che ogni TILE sia composta da 4 moduli T\R in azimuth per 8 in elevazione, spaziati tra loro 0.7A
m. Infine 8 TILE in elevazione costituiscono uno dei 5 pannelli, che affiancati in azimuth

costituiscono complessivamente 1’antenna.
Le antenne che si riferiscono ai canali riceventi ausiliari sono di diverso tipo;

O OMNI4; 4 elementi omnidirezionali sono disposti su di una griglia quadrata equispaziati a

distanza 0.5 A.

O OMNI4dir; tale configurazione & come la precedente tranne per il fatto che a ciascun elemento

¢ associato un pattern con circa 5 dB di guadagno nella direzione di puntamento.
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O 11x3, 21x9, 30x1 e 1x16; tali configurazioni fanno riferimento ad elementi omnidirezionali
disposti sulle intersezioni di una griglia rettangolare a distanza 0.5 A, ad esempio la

configurazione 11x3 prevede I'utilizzo di 11 elementi in azimuth e 3 in elevazione.

I11.6.1 Massimo livello di cancellazione della tecnica WB-SLC

In seguito agli studi effettuati si ¢ giunti alla conclusione che, per 1’algoritmo di nulling a banda
larga in tempo (WB-SLC), ¢ possibile trovare il numero di campioni collezionati su ciascun canale
ausiliario ricevente tale per cui si ¢ in grado di raggiungere i livelli di SINR che si avrebbero con

segnali a banda stretta, entro certi livelli di perdite stabilite.

Tali risultati sono stati conseguiti utilizzando una configurazione di antenna molto semplice, con
un il canale principale associato ad un array lineare di elementi omnidirezionale, e un ausiliario

associato ad un unico elemento omnidirezionale.

In questa sezione ci occupiamo invece di valutare a livello preliminare le prestazioni ottenibili
facendo riferimento ad un’antenna del tipo di quella di COSMO-SkyMed di prima generazione per

il canale principale e ai beam ottimizzati riportati precedentemente per i canali ausiliari.

L’analisi riportata in seguito riguarda la modalita di imaging Stripmap; si ¢ supposto di
considerare 1’utilizzo di 9 campioni di segnale per canale ausiliario (sono sempre anticipi e ritardi
rispetto al campione di segnale corrente) e si ¢ valutato il livello di SINR ottenibile per gli scenari

Low-Tech e High-Tech.

I risultati, rappresentati nelle figure dalla Fig. 1I-49 alla Fig. II-52, dimostrano che il livello di
cancellazione raggiungibile ¢ quello che si avrebbe in presenza di segnali a banda stretta, a patto di
considerare un margine di perdite ammissibile, ovvero massimo 3 dB nell’analisi effettuata; nel
caso in cui si utilizzi K=9 le perdite massime saranno inferiori ai decimi di dB, nel caso Low-Tech
in tutte le configurazioni, e ai 2 dB, nel caso High-Tech. E’ ovvio che, nel caso in cui il numero di
campioni utilizzato sia inferiore, non necessariamente si riusciranno a recuperare le prestazioni a
banda stretta, nemmeno entro 1 margini di perdite ritenuti ragionevoli; se per esempio si suppone di
avere a disposizione 5 campioni di segnale per canale ricevente ausiliario (Fig. II-53) non si riuscira
a recuperare le prestazioni a banda stretta a meno di 3 dB per uno scenario High-Tech di disturbo,

ovvero per un JNR di 26.3058 dB.
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con un’interferenza Low-Tech, con la configurazione 4 AUX e K
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11.6.2 Massimo numero di interfe

0

con un’interferenza High-Tech, con la configurazione 2 AUX a e K
Se si stabilisce che la tecnica di nulling a banda larga consente di raggiungere le prestazioni che

Il risultato dell’analisi effettuata per la modalita opera
interferenti cancellabili potra essere effettuata in questo secondo caso, andando a supportare le

accettabile sara differente. Le verifiche realizzate in maniera estensiva sono riportate nel paragrafo
si avrebbero nel caso di segnali a banda stretta, la valutazione del numero massimo di segnali

un livello prestazionale congruente con quello a banda stretta a meno di un margine di perdita
11.7.2.2.

modalita Spotlight; ovviamente il numero di dati K per canale ausiliario che consentano di ottenere

conclusioni con simulazioni di verifica nel caso di segnali a banda larga.
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Prima di tutto si consideri la configurazione a tre canali totali, ovvero la 2AUX; I’ottimizzazione
dei beam per i canali ausiliari ¢ stata effettuata in modo da garantire una corretta cancellazione di
un segnale interferente, qualunque sia la sua direzione di arrivo. E’ noto che il livello del guadagno
che un canale ausiliario deve avere nella DOA di un segnale interferente per realizzare ottimamente
la cancellazione sia almeno pari a quello che il main pattern ha in quella direzione; se cosi non
fosse, sarebbe necessario amplificare il segnale ricevuto sul canale ausiliario, con la conseguente
amplificazione di rumore termico a discapito del rapporto tra la potenza di segnale e la potenza di
disturbo complessivo. Il pattern ausiliario, puntato nella stessa direzione del main, dovrebbe avere
inoltre il minor numero di zeri possibile, dato che nelle zone di notch corrispondenti a lobi laterali

del main pattern necessariamente si verifica I’amplificazione di rumore termico.

Nel caso in cui si voglia utilizzare un unico canale ausiliario per realizzare la protezione da un
segnale interferente proveniente da una direzione qualunque (noi abbiamo considerato 1’intervallo
[-90°, 90°] in elevazione e [0°,180°] in azimuth), la soluzione ricavabile dalle considerazioni
appena effettuate ¢ quella di utilizzare un pattern estremamente largo e con un guadagno almeno
maggiore a quello del primo lobo laterale del main pattern, il che ¢ impossibile. Per questo si ¢
concluso che una configurazione minima per la realizzazione del SAR ECCM deve prevedere una
coppia di canali ausiliari, a meno di non accettare degradazioni della cancellazione per determinate
Jammer DOA; in particolare tale coppia di ausiliari deve essere in grado di garantire che uno dei
due sia sufficientemente largo da garantire la cancellazione per le direzioni di arrivo lontane dal
puntamento, mentre 1’altro deve avere guadagni almeno al livello dei primi lobi laterali del main

pattern.

In seguito ad un’ottimizzazione di questo tipo sembra evidente che, con 2 canali ausiliari, il
numero massimo di interferenti per cui si sia in grado di realizzare il nulling di antenna con buoni
livelli di cancellazione ¢ 1; le figure dalla Fig. 1I-49 alla Fig. I1I-52 dimostrano come questo sia

effettivamente vero.

Il nulling di due segnali interferenti consentira buoni livelli di cancellazione solo per determinate
direzioni di arrivo del segnale interferente. La simulazione con 2 jammers ¢ stata realizzata facendo
variare la DOA di uno e mantenendo fissa quella dell’altro, facendola corrispondere con quella del
primo lobo laterale in azimuth (=89.28°) e in elevazione (=-3.06°); inoltre si ¢ supposto che i due
jammer abbiano la stessa tecnologia, considerando comunque che il caso di scenario High-Tech per
entrambi 1 jammers sia quello peggiore, mentre quello di scenario Low-Tech il migliore. Di seguito

(Fig. 1I-54) sono riportati i risultati ottenuti per la modalita di imaging Stripmap utilizzando K=9
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Fig. I1-57 SINR vs DOA in azimuth (a) e in elevazione (b) in modalita Stripmap, con interferenze

9. DOA del jammer fisso ¢;
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Nella Fig. 11-58 sono riportati gli andamenti del SINR in funzione della direzione di arrivo di un

jammer variabile rispettivamente sul piano azimuthale e di elevazione, quando si supponga che altri

due segnali interferenti incidano sull’antenna. Per tali segnali si ¢ considerata una tecnologia di

dere che supponendo che due dei tre segnali interferenti provengano da

N

; sl puo ve

basso profilo;

direzioni vicine al puntamento (caso peggiore) non si ottengono livelli di cancellazione accettabili.

In questo caso si sono considerate DOAs simmetriche e corrispondenti all’incirca ai primi lobi

laterali del pattern di antenna relativo al main sul piano di azimuth (-89.28° e 90.72°) e di

elevazione (* 3.06°).

SINR - 4 AUX - OMNI4+21x9+30x1+1x16 Scenario Low-Tech

- OMNI4+21x9+30x1+1x16 Scenario Low-Tech

SINR - 4 AUX
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(1] J° (elevation plane)

Fig. I1-58 SINR vs DOAs in azimuth (a) e in elevazione (b) in modalita Stripmap, con interferenze

¢J° (azimuth plane)

89.28°, 0;2=90.72° € 61>

Low-Tech, configurazione 4AUX e K=9. DOA dei jammer fissi ¢

+3.06°.

11.6.3 Massimo livello di cancellazione della tecnica WB-frequency
nulling

Le considerazioni esposte nei paragrafi precedenti in relazione al massimo livello di

cancellazione raggiungibile per 1’algoritmo di nulling a banda larga nel dominio del tempo sono

valide anche per quello in frequenza: esso ¢ in grado di arrivare ai livelli di cancellazione che si

avrebbero in presenza di un interferente a banda stretta, come verificato nella prima fase dello

studio in relazione alle tecniche di nulling a banda larga.

L’analisi riportata in seguito riguarda la modalita di imaging Stripmap; in questo caso, il numero

di campioni su cui effettuare I’elaborazione, calcolato a partire dallo swath in range S di 40 Km,
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(1] J° (elevation plane)

Fig. [1-60 SINR vs DOAs in azimuth (a) e in elevazione (b) in modalita Stripmap, con
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63 Confronto tra gli andamenti del SINR negli scenari Low-Tech e High-Tech a banda
stretta e banda larga in e

-

Fig
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Le curve di SINR a banda stretta e a banda larga suggeriscono livelli di cancellazione congruenti;
I’unica differenza ¢ il fatto che le seconde sembrano essere una media delle prime (Fig. I1-63). La
possibile spiegazione di questo fenomeno ¢ da ritrovarsi nella natura a banda larga del segnale
interferente e nella tecnica di cancellazione, che utilizza un numero estremamente elevato di gradi
di liberta. In precedenza si ¢ sottolineato che un jammer a banda larga con una certa direzione di
arrivo corrisponde ad infiniti jammer a banda stretta di potenza infinitesima provenienti da
altrettante direzioni di arrivo adiacenti a quella nominale, contenute in un intervallo angolare che ¢
tanto piu grande quanto maggiore ¢ la banda frazionale e quanto piu lontana dal puntamento ¢ la
direzione di arrivo del segnale interferente. Imporre un nullo a banda larga nel pattern vuole dire in
questo senso imporne uno per ciascuna componente spettrale nella direzione di arrivo nominale,
ovvero uno per ciascuno degli infiniti jammer a banda stretta equivalenti nelle altrettante direzioni
adiacenti; ciascuno di questi nulli sara tanto meno profondo dell’unico che a banda stretta si
imporrebbe nella direzione nominale, quanto maggiore ¢ il loro numero. La potenza del segnale
interferente in uscita sara la somma delle potenze di output degli infiniti jammer equivalenti.
Adattando questa trattazione teorica ad un caso reale, in cui si considerino L (e non infiniti) jammer

equivalenti, si ha

INR,,(6;)=3"" INRIL-E*(6;+56, ):(Zji INR-E*(6;+36, )/ Eq. TI-157
in cui E(8) rappresenta il pattern adattato. A parita di banda frazionale quanto pilt la DOA del

jammer ¢ lontana dal puntamento tanto piu ¢ grande I’intervallo angolare da considerare intorno ad
essa, mentre per le direzioni vicine accade 1’esatto contrario; in quest’ultimo caso i nulli imposti
sono pil vicini e pit profondi e il pattern adattato sara piu simile a quello che si avrebbe per segnali
a banda stretta. Come conseguenza si ha che nel caso di DOA vicine al puntamento le curve di
SINR a banda larga tenderanno a seguire quelle a banda stretta, mentre per le direzioni lontane in

un certo senso le medieranno.

Tutte le considerazioni relative alla caso Stripmap sono estendibili al caso Spotlight.

11.6.4 Massimo numero di interferenti cancellabili della tecnica WB-
frequency nulling
Anche per la valutazione del massimo numero di interferenti cancellabili valgono le stesse
considerazioni esposte per la tecnica di nulling nel dominio del tempo, dato che, nel caso in cui si
raggiunga il livello di cancellazione che si avrebbe a banda stretta, 1’esito del nulling

principalmente dipende dalle configurazioni dei beam dei canali riceventi considerati.
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Anche in questo caso quindi la configurazione 2AUX garantisce il nulling di un unico
interferente, proveniente da una direzione qualunque, mentre per il caso di 2 jammer incidenti

sull’antenna I’esito della cancellazione dipende dalle reciproche direzioni di arrivo (Fig. 11-64).

La configurazione a 4 canali ausiliari (4AUX) invece ¢ in grado di garantire buoni livelli di
cancellazione quando al massimo 2 segnali interferenti incidano sull’antenna, qualunque sia la loro
direzione di arrivo (Fig. II-65, Fig. II-66), mentre un numero superiore ¢ cancellabile solo per
particolari DOA (Fig. 1I-67). Per le simulazioni effettuate nella modalita di imaging Stripmap, le
direzioni di arrivo dei jammer fissi sono quelle utilizzate per le simulazioni in tempo, ovvero
corrispondenti alle DOA relative ai primi lobi laterali dell’antenna del canale MAIN sul piano di
azimuth ed elevazione. La verifica dell’inadeguatezza delle diverse configurazioni di antenna
proposte, a seconda del numero di interferenti considerati, ¢ stata realizzata supponendo per i
jammer la tecnologia meno evoluta.

SINR - 2 AUX - OMNI4dir+11x3 Scenario Low-Tech SINR - 2 AUX - OMNI4dir+11x3 Scenario Low-Tech
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Fig. I1-64 SINR in funzionale delle DOA in azimuth (a) e in elevazione (b) per la modalita di
Imaging Stripmap, scenario di interferenza Low-Tech, configurazione 2 AUX e DOA del jammer
fisso pari a 89.28° in azimuth e -3.06° in elevazione.
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Fig. [1-65 SINR in funzionale delle DOAs in azimuth (a) ed elevazione (b) per la modalita di
Imaging Stripmap, scenario di interferenza Low-Tech, configurazione 4 AUX con e DOA del
jammer fisso pari a 89.28° in azimuth e -3.06° in elevazione.
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Fig. I1-66 SINR in funzionale delle DOAs in azimuth (a) e in elevazione (b) per la modalita di
Imaging Stripmap, scenario di interferenza High-Tech, configurazione 4 AUX e con DOA del
jammer fisso pari a 89.28° in azimuth e -3.06° in elevazione.
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Fig. II-67 SINR in funzionale delle DOAs in azimuth (a) e in elevazione (b) per la modalita di
Imaging Stripmap, scenario di interferenza Low-Tech, configurazione 4 AUX e DOA dei jammer
fissi pari a 89.28° € 90.72° in azimuth e -3.06° e 3.06° in elevazione.

11.6.5 Numero di elementi ausiliari necessari per cancellare fino a tre
segnali interferenti

Nei paragrafi 11.6.2 e 11.6.4si ¢ valutato il massimo numero di interferenti cancellabili a seconda
della configurazione di ausiliari scelta tra quelle ottenute in seguito all’ottimizzazione a banda
stretta per la modalita di imaging Stripmap; si ¢ concluso che, a patto di essere in grado di
dimensionare il numero di campioni per 1 canali ausiliari tale da consentire il recupero delle
prestazioni di cancellazione a banda stretta, il numero di interferenti cancellabili dipende da come
sono stati scelti 1 beam per 1 canali ausiliari. La filosofia che sta alla base di questa scelta ¢ stata

quella di utilizzare almeno due canali ausiliari, uno dei quali con un beam sufficientemente largo da

86



SAPIENZA CaAPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

avere guadagni superiori a quelli del MAIN pattern per le direzioni lontane al puntamento, 1’altro
invece con un beam stretto, in modo da avere lobi laterali almeno al livello di quelli del pattern
principale per consentire una buona cancellazione nelle direzioni vicine al puntamento. Si ¢
concluso quindi che per le configurazioni a due canali ausiliari riceventi la cancellazione di un
unico jammer ¢ garantita per tutte le direzioni di arrivo del segnale interferente, mentre, estendendo
le considerazioni effettuate, per quella a 4 ausiliari ¢ garantita la cancellazione di due segnali

interferenti con DOA qualunque.

La variazione della banda frazionale considerata ha impatto sul dimensionamento dell’algoritmo,
ovvero sara necessario utilizzare pit 0 meno campioni di segnale per canale ricevente, ma non
inficia il risultato per cui ¢ possibile recuperare con la tecnica di nulling a banda larga nel dominio
del tempo le prestazioni che si avrebbero in presenza di segnali a banda stretta; quindi il massimo
numero di interferenti provenienti da direzioni qualunque al variare della banda frazionale continua

a dipendere principalmente dalla scelta fatta per i beam dei canali ausiliari.

E’ evidente quindi che, per estensione delle considerazioni fatte in precedenza sui principi di
scelta dei beam ausiliari, il numero di canali ausiliari da considerare al fine di garantire la

cancellazione di 3 segnali interferenti provenienti da direzioni qualunque ¢ almeno 6.

11.6.6 Selezione della tecnica di cancellazione

Le analisi svolte in precedenza sugli algoritmi di nulling SLC e in Frequenza consentono di
concludere che ¢ possibile raggiungere le prestazioni che equivalentemente si avrebbero con segnali
di interferenza a banda stretta; a patto di considerare accettabili determinati livelli di perdita, ¢
possibile raggiungere i livelli di cancellazione desiderati anche utilizzando un numero contenuto di
gradi di liberta, ovvero applicando 1’algoritmo in tempo piuttosto che quello in frequenza. Inoltre &
evidente che, dei due approcci considerati, al fine del solo calcolo dei pesi, sicuramente quello che
opera nel dominio della frequenza ha il costo computazionale superiore; per la determinazione del
vettore dei pesi infatti (Eq. I1I-115) ¢ necessario conoscere e invertire le K matrici spettrali del
jammer. A seguito di queste considerazioni si sceglie come tecnica di nulling a banda larga quella
nel dominio temporale, considerando che il ridotto costo computazionale rende la cancellazione
potenzialmente applicabile on-board, in modo da inviare a terra dati “interference free” adatti ai
tradizionali processing di focalizzazione; tutte le analisi svolte nei successivi paragrafi faranno ad

essa riferimento.
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Dopo aver individuato 1’algoritmo di nulling tra quelli in grado di fornire a banda larga 1 livelli di
cancellazione che si avrebbero per segnali a banda stretta, € necessario affrontare il problema della
stima, a partire dai dati stessi, dei coefficienti da cui le tecniche dipendono. Cid ¢ necessario per
rendere la cancellazione adattiva e quindi essere in grado di operare autonomamente identificando
segnali di disturbo ed adattando il pattern di antenna di conseguenza. Pensando ad un’elaborazione
da effettuare a terra, ¢ necessario che fra i campioni raccolti dal radar siano memorizzati dati
sufficienti ed adeguati per la stima di tali coefficienti. Le alternative che sono state investigate in
[II-11] in cui si prevede che i dati secondari per la stima della matrice di covarianza del disturbo
con cui calcolare 1 pesi per il nulling siano ottenuti a partire dai ritorni in range, saltando delle

trasmissioni o realizzando diagonal loading.
La stima della matrice di covarianza del disturbo effettuata a massima verosimiglianza vale

A

1
deﬁ

M R 1 M
3'Qq, =— > Efx,x" Eq. 1I-158
m=1 M m=1

in cui X, ¢ I’'m-esimo vettore di dati secondari, di dimensioni 1+KCaux per I’algoritmo in tempo,

dato che si suppone di utilizzare un unico campione dal canale principale e K, tra anticipi e ritardi,

da ciascuno degli Caux canale ausiliari.

Come ¢ noto da [II-18], affinché il SINR ottenuto a partire da Qd mantenga perdite inferiori a 3
dB rispetto a quello teorico, ¢ necessario che M, ovvero il numero di vettori di dati secondari da
utilizzare per la stima di Qd , sia almeno il doppio della dimensione del vettore x_ , ovvero almeno
pari a 2x(1+KCxux).

Ovviamente tale relazione ¢ stata ricavata facendo riferimento ad un array processing adattivo nel
caso di disturbi a banda stretta, ma, supponendo che I’algoritmo di nulling SLC ottimizzato per

operare a banda larga sia in grado di raggiungere i livelli di cancellazione a banda stretta, si

suppone che tale risultato continui a valere.

Come gia detto in precedenza si suppone che, ogni volta in cui sia necessario realizzare
I’aggiornamento dei pesi € quindi la stima della matrice di covarianza del disturbo, si abbiano a
disposizione i dati corrispondenti ad un intervallo utile di acquisizione, per cui sembra possibile

avere a disposizione il numero di dati secondari necessario.
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1.7 Valutazione delle prestazioni per la tecnica di WB-SLC in
uno scenario spaceborne

Con riferimento alla tecnica di nulling a banda larga selezionata, ovvero quella che opera nel
dominio temporale utilizzando 1’approssimazione SLC , nei successivi paragrafi si valutera il livello
di potenza massimo del disturbatore che si riesce a cancellare, assumendo la presenza di un singolo
segnale interferente, in funzione della larghezza di banda, ovvero per tutte le modalita di imaging
considerate. Verranno realizzate per i diversi valori di banda frazionale delle curve di perdita
massima dei SINR a banda larga rispetto ai corrispondenti a banda stretta in funzione di diversi
valori di JNR nell’intervallo [-10 dB, 47 dB], considerando come massimo JNR per cui si sia in
grado di realizzare correttamente la cancellazione quello per cui le perdite massime siano inferiori a
3 dB. Si sottolinea che I’intervallo di JNR considerato comprende tutti i valori che per le diverse

modalita operative sono stati ricavati nel paragrafo I1.6.

I1.7.1 Livello massimo di potenza del disturbatore cancellabile

Sono state analizzate le perdite massime di SINR rispetto a quello ottenibile a banda stretta al
variare del valore di JNR su singolo elemento radiante, per le diverse modalita di imaging e
configurazioni di beam per i canali ausiliari considerate; ovviamente si deve considerare che le
prestazioni in termini di massimo JNR per cui si riescono ad avere prestazioni accettabili, ovvero
perdite inferiori ai 3 dB, dipendono dal valore di K scelto, ovvero dal numero di campioni da
bufferizzare per ciascun canale ricevente. Le simulazioni effettuate fanno riferimento ad un

sovracampionamento del 20%.

Q Modalita STRIPMAP

Nella Tabella II-4 sono riportati i valori di JNR su singolo elemento, corrispondenti agli scenari
di disturbo Low-Tech e High-Tech; le analisi sul livello di perdite massime al variare del JNR
sono state realizzate considerando due diversi valori di K, ovvero 5 e 7, al fine di valutare se con

questi valori, o con quale dei due, il massimo JNR cancellabile sia superiore a quello High-Tech.

Banda JNR Low-tech | JNR High-tech

Stripmap 146.2 MHz -3.6942 dB 26.3058 dB

Tabella II-4 Valori di JNR negli scenari Low-Tech e High-Tech per la modalita di imaging
STRIPMAP
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Vengono di seguito riepilogati 1 livelli di JNR massimi indicati nelle figure che consentono di
ottenere perdite inferiori ai 3 dB (Tabella II-5); a parita di configurazione per i canali ausiliari

verra scelto il valore di JNR minimo tra quelli indicati per i piani in azimuth e in elevazione.

) ) JNR (dB) (Perdite<3 dB)
Configurazione
Su K=5 K=7
tripmap
2 AUX 24.4 31.02
4 AUX 23.12 40

Tabella II-5 Valori di JNR massimo per le diverse configurazioni dei beam per i canali ausiliari e
per i valori di K considerati per la modalita di imaging STRIPMAP.

Si verifica che per realizzare il nulling di antenna a banda larga ottenendo perdite di SINR
inferiori a 3 dB, considerando il valore di JNR ottenuto nello scenario di disturbo High-Tech
serve bufferizzare almeno 7 campioni di segnale per canale ausiliario ricevente per tutte le

configurazioni considerate.

Perdite (azimuth plane) - 2 AUX - OMNI4dir+11x3 Perdite (elevation plane)- 2 AUX - OMNI4dir+11x3
12 T T T T T 20 T T I T T
| —K=5 | | | | —K=5 | |
oo @ Gl ® e
| | | | |
R G
=8 1= | | | | ‘
° ) | | | | |
26 e  — SR S S
- S | | | | |
3 & ! ! ! 31.02dB
o 4 | o | | | ] |
| | | |
3 e s S 24448/ L1
2 _ 3 777777 e e [ 'y [
1 | k ‘ ; H
. ‘ . | ‘ | | |
-10 0 10 20 30 40 50 -10 0 10 20 30 40 50
JNR (dB) JNR (dB)

Fig.II-68 Perdite massime del SINR vs JNR per K=5 e K=7 nel piano azimuthale (a) e di elevazione
(b) in modalita STRIPMAP e la configurazione di ausiliari 2AUX.

Perdite (azimuth plane) - 4 AUX - OMNI4+21x9+30x1+1x16 Perdite (elevation plane) - 4 AUX - OMNI4+21x9+30x1+1x16
10 T 25
(a
|
8Fr----- *‘ — 2 —
—_ : _
I 1815 ‘ :
2 l 2 |
'-§ | § |
g4 : e : .
3o 1 |
2F - T -4 05 T :
| |
1 1
o ‘ S
-10 0 10 30 40 50 -10 0 10 30 40 50

INR (dB) INR (dB)
Fig.I1-69 Perdite massime del SINR vs JNR per K=5 e K=7 nel piano azimuthale (a) e di elevazione
(b) in modalita STRIPMAP e la configurazione di ausiliari 4AUX.
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Q Modalita SPOTLIGHT

Nella Tabella II-6 sono riportati i valori di JNR su singolo elemento corrispondenti agli scenari di
disturbo Low-Tech e High-Tech; le analisi sul livello di perdite massime al variare del JNR sono
state realizzate considerando due diversi valori di K, ovvero 7 e 15, al fine di valutare se con

questi valori, o con quale dei due, il massimo JNR cancellabile sia superiore a quello High-Tech.

Banda JNR Low-tech |JNR High-tech

Spotlight 400 MHz -8.0656 dB 21.9344 dB

Tabella II-6 Valori di JNR negli scenari Low-Tech e High-Tech per la modalita di imaging
SPOTLIGHT

Vengono di seguito riepilogati i livelli di JNR massimi indicati nelle figure che consentono di
ottenere perdite inferiori ai 3 dB (Tabella II-7); a parita di configurazione per i canali ausiliari

verra scelto il valore di JNR minimo tra quelli indicati per i piani in azimuth e in elevazione.

) ) JNR (dB) (Perdite<3 dB)
Configurazione
Spotlight K=7 K=15
2 AUX 11.8 31.57
4 AUX 18.46 >47

Tabella II-7 Valori di JNR massimo per le diverse configurazioni dei beam per i canali ausiliari e
per 1 valori di K considerati per la modalita di imaging SPOTLIGHT.

Dei due valori di K considerati si verifica che quello che consente di realizzare il nulling di
antenna a banda larga con perdite di SINR inferiori a 3 dB per valori di JNR superiori a quello

calcolato per lo scenario di disturbo High-Tech ¢ 15 per tutte le configurazioni considerate.

Perdite (azimuth plane) - 2 AUX - OMNI4dir+11x3 Perdite (elevation plane) - 2 AUX - OMNI4dir+11x3
30 T T T T T 12 T T I T T
(a) ! —K=7 ! ! (b) ! —K=7
| | | | | |
—K=15 —K=15
25 T
| | | | | |
| | | | | |
20 777777 4 - - e - - - - - - L - - 4 - - - — = — 8 777777 4 - - |- — — — — = - — - — =
o | | | o | | |
o | | | o | | |
215 --- -~ I T E NI 4 26r----- I R S
S | | | S | | |
o | | | o | | |
CRTIR s e A IR R s — --2988dB
: : | M [ [ P P
R S B s I R S R
3r----- e P e s il 4-—-=-=-- = | | | | |
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Fig.II-70 Perdite massime del SINR vs JNR per K=7, 15 nel piano azimuthale (a) e di elevazione
(b) in modalita SPOTLIGHT e la configurazione di ausiliari OMNI4dir + 11x3.
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Perdite (azimuth plane) - 4 AUX - OMNI4+21x9+30x1+1x16 Perdite (elevation plane) - 4 AUX - OMNI4+21x9+30x1+1x16
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Fig.II-71 Perdite massime del SINR vs JNR per K=7, 15 nel piano di azimuth (a) e di elevazione (b)
in modalita SPOTLIGHT e la configurazione di ausiliari OMNI4 + 21x9 + 30x1 + 11x3.

11.7.2 Assessment delle prestazioni ottenibili con la tecnica prescelta
negli scenari di riferimento

La valutazione complessiva delle prestazioni ottenibili attraverso I’utilizzo della tecnica di
nulling a banda larga nel dominio temporale ¢ stata effettuata andando ad identificare il numero di
campioni per canale ausiliario da utilizzare nei vari scenari di disturbo per avere perdite di SINR al

di sotto di valori prefissati.

N

Al fine di identificare tali valori ¢ stato prima realizzato 1’assessment delle prestazioni che si
ottengono utilizzando, in presenza di segnali a banda larga, I’algoritmo di nulling a banda stretta
(paragrafo I1.7.2.1); analizzando il livello di perdite raggiunto per i due scenari di disturbo
considerati sono stati scelti 1 requisiti minimi da applicare per il dimensionamento dell’algoritmo di

nulling a banda larga.

11.7.2.1  Assessment delle prestazioni ottenibili con la tecnica di nulling a banda
stretta con i beam ausiliari ottimizzati

Le tecniche di nulling a banda stretta prevedono che i pesi vengano calcolati a partire dalla
matrice di correlazione Q del segnale di disturbo complessivo, ovvero il segnale interferente a cui si
somma il rumore termico, e dallo steering vector s utilizzato per il rifasamento nella direzione di

puntamento dell’antenna (Eq. I1I-33).

Si supponga che il segnale interferente sia a banda larga, ovvero si considerino segnali di disturbo
a spettro piatto intorno alla frequenza portante di 9.6 GHz di banda diversa a seconda delle diverse
modalita di imaging viste in precedenza (Eq. II-155); il segnale interferente presente sui diversi
canali riceventi ¢ parzialmente correlato e 1I’elemento (h, 1) della matrice di covarianza del disturbo

d(t) puo essere calcolato come segue
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Qui=lEla,wal o) =ledi 0 ol o2smi Eq. T1-159
dove ji(t) e ji(t) sono, rispettivamente, il segnale interferente ricevuto sull’h-esimo e sull’i-esimo

canale ricevente e Jh.i) ¢ il delta di Kronecker.

I vettori dei dati ricevuti e gli steering vector a livello di canale sono costruiti a partire da quelli

costruiti a livello dl singolo elemento radiante attraverso delle opportune matrici di trasformazione.

Di seguito sono riportate le prestazioni del nulling di antenna a banda stretta nel caso di segnali a
banda larga per le diverse modalita di acquisizione dell’immagine, gli scenari di interferenza e le

configurazioni di antenna selezionate.

Q Modalita operativa STRIPMAP

La modalita operativa Stripmap ¢ caratterizzata dai parametri riportati nella Tabella II-8: la banda
massima che per tale modalita operativa deve essere gestita ¢ quella corrispondente al minore

angolo di incidenza possibile.

Dimensione Area di Angolo di Banda a 20° di Banda
Swath Accesso incidenza angolo di Frazionale (B¢)
(Km) (Km) (deg) incidenza (MHz) (%)

40 ~ 630 20 +59.5 146,19 1,52

Tabella II-8 Caratteristiche della modalita di Imaging Stripmap

o Scenario Low-Tech: nello scenario Low-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 50 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si

considera un JNR di -3.6942 dB.

o Scenario High-Tech: Nello scenario High-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 80 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si

considera un JNR di 26.3058 dB.
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Q Modalita operativa SPOTLIGHT

La modalita operativa Spotlight ¢ caratterizzata dai parametri riportati nella Tabella II-9: la banda
massima che per tale modalita operativa deve essere gestita ¢ quella corrispondente al minore

angolo di incidenza possibile.

Dimensione Area di Angolo di Banda
Swath Accesso incidenza Banda (MHz) Frazionale (B¢)
(Km) (Km) (deg) (%)

10 ~ 630 Km 20 +59.5 400 4,17

Tabella II-9 Caratteristiche della modalita di Imaging Spotlight

o Scenario Low-Tech: nello scenario Low-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 50 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si

considera un JNR di -8.0656 dB.

o Scenario High-Tech: nello scenario High-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 80 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si

considera un JNR di 21.9344 dB.

Nella Tabella II-10 sono riportati i risultati delle valutazioni delle prestazioni del nulling a banda
stretta nel caso di un segnale interferente a banda larga per le configurazioni dei beam dei canali

ausiliari analizzate.

Nel caso in cui I’EIRP associato all’interferente sia 50 dBW, ovvero si consideri lo scenario a
bassa tecnologia per il segnale interferente, il nulling a banda stretta consente di ottenere le
prestazioni desiderate, ovvero al massimo peggiori di 3 dB rispetto a quelle ottenibili con segnali a

banda stretta.

Nel caso in cui invece si consideri uno scenario High-Tech per il jammer, ovvero un EIRP per il
disturbatore di 80 dBW, in nessuna modalita di imaging e per nessuna configurazione di canali
considerata si ottengono delle prestazioni accettabili, rendendo necessario 1’utilizzo di tecniche di

nulling a banda larga.
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Modalita di Banda . o Scenario per .
imaging (Mhz) B¢ (%) Configurazione beam ausiliari linterferente Perdite
2 AUX T P
STRIPMAP 146,19 1,52 ng 'TeCh >>3 =
4 AUX SARELS <
High-Tech >>3 dB
2 AUX ;9\:1—";ecllll < 33d(13];
SPOTLIGHT 400 4,17 ng 'Tech >>3 =
4 AUX Shibtio” <
High-Tech >>3 dB

Tabella II-10 Valutazione delle prestazioni del nulling a banda stretta per jammer a banda larga.

A valle di questa analisi sembra ragionevole imporre che I'utilizzo della tecnica di nulling a
banda larga consenta di raggiungere per un disturbatore ad alta tecnologia livelli massimi di perdite
inferiori ai 3 dB, fino a scendere ad un valore inferiore, per esempio 1 dB, nel caso in cui si
consideri lo scenario di interferenza Low-Tech, per cui le curve di SINR si mantengono a meno di 3

dB da quelle a banda stretta gia utilizzando le usuali tecniche di nulling a banda stretta.

11.7.2.2  Assessment delle prestazioni ottenibili con la tecnica di nulling a banda
larga nel dominio temporale con i beam ausiliari ottimizzati

La tecnica di nulling a banda larga scelta ¢ quella che opera nel dominio temporale e utilizza
I’approccio SLC per il calcolo dei pesi. Si suppone di poter considerare piu campioni di segnale
ricevuto sui canali ausiliari ed uno solo sul canale principale; per il calcolo della matrice di
covarianza del disturbo complessivo (jammer + rumore termico) tutti questi campioni saranno
necessari, mentre si suppone che il guadagno che il segnale utile ha sul canale principale nella
direzione di puntamento sia molto maggiore di quello che lo stesso segnale ha sui canali ausiliari. I

pesi saranno quindi calcolabili come nell’Eq. I1-80.

Si faccia riferimento alle configurazioni per 1 canali riceventi utilizzate nel paragrafo precedente;
1 vettori dei dati ricevuti e gli steering vector a livello di canale sono costruiti a partire da quelli

costruiti a livello dl singolo elemento radiante attraverso delle opportune matrici di trasformazione.

Di seguito sono riportate le prestazioni del WB-SLC per le diverse modalita di acquisizione

dell’immagine, gli scenari di interferenza e le configurazioni di antenna selezionate.

Q Modalita operativa STRIPMAP

I parametri che caratterizzano tale modalita di imaging sono riportati nella Tabella II-8; si

sottolinea che la banda frazionale massima che deve essere gestita in tale modalita ¢ dell’1.52%.
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o Scenario Low-Tech; nello scenario Low-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 50 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si
considera un JNR di -3.6942 dB. Sono stati analizzati gli andamenti del rapporto SINR tra
potenza di segnale utile e potenza del segnale di disturbo complessivo per le
configurazioni ottimizzate per i beam dei canali ausiliari ricavati dagli studi precedenti;
anche in questo caso, avendo verificato che per un tale scenario il processing a banda
stretta in presenza di un segnale interferente a banda larga consente di ottenere perdite
inferiori ai 3 dB, si definisce 1 dB come perdita massima accettabile di SINR, rispetto a

quello che si otterrebbe con il processing a banda stretta per segnali a banda stretta.

o Scenario High-Tech: nello scenario High-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 80 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si
considera un JNR di 26.3058 dB. Sono stati analizzati gli andamenti del rapporto SINR tra
potenza di segnale utile e potenza del segnale di disturbo complessivo per le
configurazioni ottimizzate per i beam dei canali ausiliari ricavati dagli studi precedenti e
per il valore di K tale per cui le perdite si mantengono al di sotto dei 3 dB tollerabili; si
confrontano inoltre i risultati ottenibili con diversi valori di sovracampionamento, ovvero il

20%, il 25%, il 35 e il 100%, al fine di valutarne 1’impatto sulle prestazioni.

Q Modalita operativa SPOTLIGHT

I parametri che caratterizzano tale modalita di imaging sono riportati nella Tabella II-9; in
particolare si sottolinea che la banda frazionale massima che deve essere gestita in tale modalita ¢

del 4,17%.

o Scenario Low-Tech: nello scenario Low-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 50 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si
considera un JNR di -8.0656 dB. Come fatto per le modalita di imaging studiate nei
paragrafi precedenti, sono stati analizzati gli andamenti del rapporto SINR tra potenza di
segnale utile e potenza del segnale di disturbo complessivo per le configurazioni
ottimizzate per i beam dei canali ausiliari ricavati dagli studi precedenti; anche in questo
caso, avendo verificato che per un tale scenario il processing a banda stretta in presenza di

un segnale interferente a banda larga consente di ottenere perdite inferiori ai 3 dB, si
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definisce 1 dB come perdita massima accettabile di SINR, rispetto a quello che si

otterrebbe con il processing a banda stretta per segnali a banda stretta.

o Scenario High-Tech: nello scenario High-Tech si considera un segnale interferente, la cui
direzione di arrivo vari tra -90° e 90° in elevazione e tra 0° e 180° in azimuth, con un EIRP
di 80 dBW, tale per cui sul singolo elemento radiante a meno del guadagno in ricezione si
considera un JNR di 21.9344 dB. Sono stati analizzati gli andamenti del rapporto SINR tra
potenza di segnale utile e potenza del segnale di disturbo complessivo per le
configurazioni ottimizzate per i beam dei canali ausiliari ricavati dagli studi precedenti e
per il valore di K tale per cui le perdite si mantengono al di sotto dei 3 dB tollerabili; si
confrontano inoltre i risultati ottenibili con diversi valori di sovracampionamento, il 20%,

il 25%, 1l 35 e il 100%, al fine di valutarne I’impatto sulle prestazioni.

Di seguito viene riportata una tabella (Tabella II-11) in cui sono riassunti 1 risultati ottenuti dalle
analisi svolte; in particolare in questa tabella sono riportati i valori di K, ovvero il numero di
campioni che deve essere considerato su ciascun canale ausiliario al fine di ottenere le prestazioni
di cancellazione desiderate, per tutte le modalita di imaging studiate, nei due scenari di disturbo

Low-Tech e High-Tech e al variare della frequenza di campionamento in range.

Modalita di | Banda | Configurazione Scenario per K
imaging | (Mhz) | beam ausiliari I'interferente sc=1.20lsc=1.25lsc=1.35| sc=2
Low-Tech (Perdite < 1 dB) 1
2 AUX ioch- i
High Tec}cl1 él;erdlte <3 7 7 7 7
STRIPMAP | 146,19 -
Low-Tech (Perdite < 1 dB) 1
4 AUX ioh- i
High-Tech (Perdite < 3 7 7 7 7
dB)
Low-Tech (Perdite < 1 dB)| 3 3 3 3
2 AUX ioh- i
High Tecl(l1 lgl;erdlte <3 15 15 15 15
SPOTLIGHT | 400 -
Low-Tech (Perdite < 1 dB)| 3 3 3 3
4 AUX ioh- i
High Teclcl1 ]gl;erdlte <3 13 13 13 15

Tabella II-11 Valori di K per le diverse modalita di Imaging, gli scenari di disturbo Low-Tech e
High-Tech e i valori di sovracampionamento
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Prima di tutto si deve sottolineare che, una volta stabiliti i1 requisiti desiderati per quanto riguarda
il livello di cancellazione e utilizzando per i canali ausiliari i beam ottimizzati a banda stretta, ¢
possibile trovare un valore di K per cui le prestazioni della cancellazione a banda stretta in presenza
di segnali a banda stretta siano recuperate; si ricorda che si ¢ studiato il caso in cui questo sia vero a
meno di un dB per tutte le direzioni di arrivo del segnale interferente nello scenario di disturbo

Low-Tech e a meno di 3 dB in quello High-Tech.

Nel caso di un segnale interferente di tipo LowTech si ¢ verificato che per la modalita di imaging
STRIPMAP le prestazioni a banda stretta sono sempre raggiunte a meno di un dB per ogni
direzione di arrivo del segnale interferente sia sul piano di elevazione che su quello azimuthale
utilizzando un unico campione di segnale su ciascun canale ausiliario; non si esclude che con altre
configurazioni dei beam ausiliari si possa ottenere un diverso risultato. Se si vuole realizzare
un’immagine SPOTLIGHT nessuna delle configurazioni proposte per i canali ausiliari consente che
nel caso di un interferente Low-Tech sia sufficiente 1’algoritmo di cancellazione a banda stretta per
avere perdite di SINR inferiori a 1 dB; per tutti i casi studiati almeno 3 campioni di segnale per

canale ausiliario devono essere processati, qualunque sia la frequenza di campionamento utilizzata.

Nel caso in cui invece si consideri un disturbatore di tipo High-Tech si possono identificare
diversi comportamenti dell’algoritmo di nulling, a seconda della banda frazionale che si considera e
della frequenza di campionamento. Per la modalita di imaging STRIPMAP, il numero di campioni
da utilizzare non varia al variare della frequenza di campionamento utilizzata, ovvero alla distanza
temporale a cui i campioni di segnale ricevuto vengono presi sui canali ausiliari; in particolare nei
casi analizzati, al fine di ottenere perdite inferiori al dB per ogni direzione di arrivo del segnale
interferente in azimuth ed elevazione, si rende necessario 1’utilizzo di 7 campioni di segnale su
ciascun canale ausiliario, qualunque sia la frequenza di campionamento che si scelga tra quelle
considerate per lo studio e la configurazione dei canali ausiliari considerata. Per la modalita di
imaging SPOTLIGHT, si sono osservati diversi comportamenti al variare della configurazione per i
beam ausiliari; per la configurazione 2AUX, 15 campioni sembrano necessari per ottenere il livello
di cancellazione desiderato, mentre nel caso 4AUX i campioni sono 15 o 13 a seconda del

sovracampionamento considerato.

All’aumentare della banda frazionale il numero di campioni da considerare per ciascun canale
ausiliario aumenta, a parita di configurazione dei beam ausiliari e della frequenza di
campionamento; questo non ¢ un risultato inaspettato se si pensa che 1’aumento della banda

frazionale comporta un aumento della decorrelazione dei segnali ricevuti sui vari canali.
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E’ da sottolineare che per la stessa modalita di imaging le variazioni del numero di campioni per
canale ausiliario con la configurazione dei beam e la frequenza di campionamento sono molto
contenute, ovvero utilizzare 4 canali riceventi ausiliari invece di due e una frequenza di

campionamento piuttosto che un’altra non sembra, dal punto di vista della cancellazione, cambiare

in maniera rilevante il valore di K
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11.8 Tecnica di antenna nulling e focalizzazione integrate per
SAR multicanale

Come accennato in precedenza per i radar di immagine I’effetto di un’interferenza noise-like a
banda larga ¢ di mascherare la scena visibile nell’area di cui si realizza un’immagine con un livello
elevato di rumore uniforme. Abbiamo visto come un SAR multicanale, che utilizzi una tecnica
adattiva di nulling di antenna, sia capace di eliminare I’effetto di interferenze ad onda continua a
banda larga sui dati SAR collezionati, permettendo una normale operativita. Dato che i sistemi SAR
utilizzano bande larghe per fornire immagini ad alta risoluzione, la tecnica ECCM deve tenere
conto della presenza di interferenti a banda larga. Abbiamo visto inoltre come le tecniche di nulling
di antenna a banda stretta potrebbero non essere efficaci per neutralizzare gli effetti di interferenze a
banda larga in dipendenza della potenza del segnale di disturbo, per cui specifiche tecniche di
cancellazione a banda larga sono state studiate. In particolare 2 tecniche sono state identificate
come adatte ad una successiva elaborazione SAR e si & concluso come la tecnica WB-SLC, avendo
un costo computazionale inferiore rispetto alla tecnica WB- frequency nulling, sia ad essa
preferibile e potenzialmente adatta per una elaborazione on-board. Si deve osservare perd che la
tecnica WB-frequency nulling opera una trasformata di Fourier (FFT) su ciascun insieme di
campioni nel tempo veloce, collezionati su canali riceventi disponibili, realizzando quindi
un’elaborazione adattiva nel dominio dello spazio e della frequenza. Allo stesso modo alcuni
algoritmi di focalizzazione lavorano nel dominio della forma d’onda, come ad esempio il Range
Migration Algorithm (RMA), [II-20]. Di conseguenza 1’idea principale ¢ di applicare 1’algoritmo di
cancellazione all’intero set di campioni collezionati nel dominio di range durante la finestra di
acquisizione, permettendo cosi un’integrazione tra I’antenna nulling e 1’algoritmo di focalizzazione.
Ci si aspetta che questo consenta un’efficace cancellazione dell’interferenza a banda larga, con un
impatto sul costo computazionale, dato che la trasformazione di Fourier nel dominio di range ¢
richiesta sia dall’algoritmo di nulling a banda larga sia da quello di focalizzazione. In ogni caso non
si pud pensare ad un approccio di questo tipo per elaborazioni on-board a causa dell’elevato costo

computazionale.

I1.8.1 Modello di segnale

Lo scopo di questa sezione ¢ di mostrare come 1’integrazione del WB-frequency nulling con un
algoritmo di focalizzazione come I’RMA consenta di ottenere immagini prive dell’effetto

indesiderato di un’interferenza noise-like a banda larga, che maschera la scena visualizzata; a tale
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scopo un’elaborazione di tipo batch & realizzata su un insieme di dati grezzi, che simula 1 campioni
del segnale ricevuto durante I’apertura sintetica. Nel seguito le descrizioni del segnale radar
simulato (considerando la scena formata da scatteratori puntiformi) e del segnale di interferenza

vengono fornite.

Al fine di realizzare I’antenna nulling per cancellare un singolo segnale interferente con direzione
di arrivo (0,9;), variabile durante I’apertura sintetica, consideriamo un sistema che fornisce C canali
riceventi, ognuno dei quali connesso ad un differente beam. In prima approssimazione si descriva la
struttura del segnale come ricevuto da un phased array di N elementi, come se ciascun elemento
radiante nell’array fosse connesso ad un canale ricevente, considerando il fatto che il caso di piu
elementi radianti afferenti allo stesso canale in ricezione pud essere ottenuto semplicemente

applicando un’opportuna matrice di trasformazione T.

Per ciascun impulso p nel tempo lento (p=1,...,Nprr) durante il tempo di acquisizione, il segnale

ricevuto puo essere scritto come

X, (P)=8rx—e1 (P)+Xg-01 (D) Eq. II-160

in cui sgx.i(p) € la componente di segnale utile e X4.i(p) tiene conto dei termini di interferenza e

di rumore termico. Essi vengono organizzati come vettori colonna di dimensione N-Lx1, in cui si

ricorda che L ¢ la dimensione dei dati nel tempo veloce, ovvero il numero di campioni bufferizzati

per ciascuno degli N elementi dell’array.

sRX—el(p):[SRX—el,O(p) sRX—eZ,l(p) SRX—el,k(P) SRX—el,L—z(p) SRX—e[,L—l(p)]T Eq. II-161

SRX—el (Pfk _Ts,O) !

Con SRX-—el k (P)=

srx-e (Pf Ty 1)

Xd—el (P)=[Xj—el,o(P) Xjer1(P) = Xjera(P) -+ Xjer12(P) Xj—el,L_1(P)]T+Xn-e1 Eq. II-162
Xjel (p.4, _Tj,O)

con Xj—el,k (p): .

tj-a P Tjv)

Si definiscono T g,..T5 yy € T ,..T; y—; 1ritardi del segnale utile e del jammer rispettivamente

per gli elementi O,..., N-1 da un elemento di riferimento all’interno dell’apertura dell’antenna.

La matrice di trasformazione T viene definita come una matrice di dimensioni N-LXC-L
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s 00
Tzdiag{To,. . "TL—I} dOVe Tk = 0 e SC—I k 0 Eq- II'163
0 - 0 s,

Tk ha dimensioni NXC, sq,x per ch=1,...,C ¢ lo steering vector relativo al ch-esimo canale

ricevente e (0 ¢ un vettore di zeri delle dimensioni opportune.

Il segnale ricevuto a livello di canale diventa

x(p)=spx (P)+x4(P)=T"spx_ot (P)+T"x4_o; (p) Eq. [I-164
in cui 1 vettori X, Sgx € Xq4 hanno dimensione C-Lx1.

Brevemente viene riportato il modello per il segnale utile e per quello interferente, ovvero

vengono definiti sgy (p.7; ) € x4(p.7y ).

Q Segnale radar

Il sistema radar considerato trasmette impulsi di durata Tp di una forma d’onda a banda larga
ogni Pulse Repetition Time (PRT) durante la finestra di acquisizione. Un intervallo temporale,
in cui il sensore riceve solamente gli echi dalla scena segue ogni impulso trasmesso. Il segnale

trasmesso € scritto come
ST (=57 (1) 77/ .Gy (8,0) Eq. 11-165

in cui f, ¢ la frequenza portante. Si ricorda che, nonostante il segnale sia a banda larga, ¢

possibile considerare il pattern di antenna sintetizzato in trasmissione come indipendente dalla

frequenza, pensando all’utilizzo di True Delay Lines per I’allineamento dei segnali nella
direzione di puntamento. s,y () € il segnale in banda base, definito come un treno di impulsi,

in cui il generico ¢ s(t)

Nexr Nexr jzy, (=1, 12-(p-DPRT |
sp (0= Y s(t=(p=DPRT)="Y_ recty (1~T,/2~(p~))PRT) e ’ Eq. 1I-166
p=l p=l

Il generico impulso s(t) ¢ una forma d’onda chirp; ¢ un impulso rettangolare di durata T,

centrato intorno a T,/2 e linearmente modulato in frequenza con un chirp rate ¥, = B/ T, ,dove

B ¢ la banda del segnale.
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Il segnale a radio frequenza ricevuto dall’/-esimo scatteratore nella scena ¢ un’eco del segnale
trasmesso ritardato di ¢, =R,(l)(t)/c in cui Rt(l)(t) ¢ la distanza due vie dello scatteratore dal

sensore al tempo t. Dopo demodulazione il segnale ricevuto € scritto come

1 .
sg))(—ch (1)=A,-Grx (0,0 Gry_cn (0.0) spx (f—sz(l) (t)je J2Ae =

—]ZlRt(l)(l) Eq I1-167

1 Ja
=A;-Grx (0,0) Gry e (0,0) s1x (f—th( )(t)j'e g
in cui A; tiene in conto il link-budget per I’/-esimo scatteratore, mentre Grx-cn(0,¢) € il pattern
relativo al ch-esimo canale in ricezione nella direzione (0,¢) dell’l-esimo scatteratore, per il
quale valgono le stesse considerazioni fatte per il guadagno in trasmissione.

E possibile quindi definire il segnale come una funzione del tempo lento e del tempo veloce,

definendo I’indice dell’impulso trasmesso p=|¢/PRT |+1 e il tempo veloce f=t—(p—1)-PRT .
Il segnale ricevuto ¢ allora scritto come

2 N
R —jTR;(P) LR I o
Skx—cn (P D)=A;-Grx (0,9)- Gry_oy,(0.9)- € -2, s(i+(m=p)PRT —R;”(p)) Eq. II-168

m=1

con 0<f7 < PRT
in cui la distanza R; varia solo nel tempo lento, rimanendo costante nello sweep, dato che
abbiamo considerato un modello semplificato per il moto del radar, chiamato “stop & go”.
Considerando il numero di ambiguita n, tipico dei radar, la relazione
n,-c-PRT<R"Y(p)<(n,+1)-c-PRT implica che

s(t+(m—p)T —1R,(” (p))=0 quando m# p—n, con 0<{<PRT Eq. [1-169
c

da cui segue che Eq. I1-168 diventa, all’istante 7, in tempo veloce

2
) IR 1
A . e A . ——R®
Srx (P 11)=A; -Gy (0,0)-Gry _ 1, (6.9)- € sty +n, PRT CRI (p) Eq. II-170

con ch=1,...,.C
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Q Segnale di disturbo

Il segnale di disturbo viene costruito direttamente in frequenza, come nell’Eq. II-91; per
ciascun impulso nel tempo lento, dopo la definizione degli steering vectors per il jammer

€cr_r alivello di canale per ciascuna componente spettrale k=0,...,L-1 partendo dagli steering

vectors a livello di elemento &; come nell’Eq. I1I-109, mediate la trasformazione

Ecni=TE, Eq. I1I-108

la matrice spettrale Qagcx del disturbo complessivo (jammer + rumore termico) ¢ scritta come

nell’Eq. II-110, qui riportata per comodita

o2 B B

Pj H n
=—Je . o < f, <= Eq. III-108
Qi k B Scr—iScH-k B S 5
Mediante la decomposizione di Choleski ([11-21]) dell’Eq. II-110, ovvero

Qi =AA" Eq. IT1-108

¢ infine scritto il segnale di disturbo per la k-esima componente spettrale del p-esimo impulso

nel tempo lento, ovvero

xq(p. fr)=AMv Eq. I1I-108

essendo v il vettore di dimensioni Cx1 che rappresenta le realizzazioni indipendenti di una

variabile aleatoria gaussiana a valor medio nullo e deviazione standard unitaria.

11.8.2 Algoritmo integrato

Come visto in precedenza, un sistema SAR tipicamente lavora con bande elevate per ottenere
immagini ad alta risoluzione nella dimensione di range e quindi anche lo schema di protezione deve
tenere conto della potenza di possibili segnali interferenti a banda larga. Un modo di elaborare il
segnale ricevuto, al fine di recuperare le normali capacita di imaging nonostante la presenza del
disturbo, ¢ quello di realizzare una procedura di antenna nulling a banda larga, per esempio il WB-

SLC, seguita da un algoritmo di focalizzazione standard.

D’altra parte le caratteristiche del WB-frequency nulling (si veda il paragrafo I1.5.4) suggeriscono
un altro modo di procedere, che ¢ I'integrazione dell’algoritmo di nulling e della focalizzazione. In
questo senso la caratteristica a batch del WB-frequency nulling non ¢ uno svantaggio, dato che

tipicamente un’immagine SAR ¢ formata dopo che tutti gli impulsi siano stati ricevuti.
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Dato che la tecnica di nulling proposta opera una FFT su ciascun insieme di campioni in tempo
veloce collezionati sui canali riceventi disponibili, ovvero realizza un’elaborazione adattiva nei
domini dello spazio e della frequenza, I’idea principale ¢ quella di applicare I’algoritmo di
cancellazione all’intero insieme di dati SAR nel dominio di range ad ogni PRT, consentendo
I’integrazione tra I’antenna nulling e un algoritmo di focalizzazione come ’RMA. Piu precisamente
viene proposto di applicare una FFT a ciascun insieme di L. campioni collezionati con un periodo di
campionamento pari all’inverso del doppio della banda (condizione di Nyquist) per ogni canale
ricevente durante ciascuna PRT; a questo livello il WB-frequency nulling ¢ applicato e
successivamente, ricombinando i dati dai differenti canali, ¢ possibile ottenere un data set

equivalente a singolo canale privo dell’interferenza. Da questo punto in poi I’elaborazione standard

dell’RMA segue. La Fig. II-72 mostra lo schema a blocchi dell’algoritmo integrato risultante.

RANGE
| L | EFT | L |
| 0 RANG | ' =
I L #*RANGE__ﬂ L
FFT W%Jr l ¢ 1 WfC,1 oe— WfC,L
Wi 1 Su—
Woof el 7wy g8
. Wi 2 | PR Wl
WB-frequency nulling o |
)3 5
l | l
| L |

e

| AZIMUTFFT |
J L

|STIMATORE DI BANDA DOPPLER)]
J L
Focalizzazione RMA ‘ FILTRO ADATTATO 2D ‘
2 L
| INTERPOLAZIONE DI STOLT |

T

| 2D IFFT |

Immagine focalizzata
dopo la soppressione dell'interferenza a banda larga

Fig. II-72 Integrazione tra il WB-frequency nulling e I’algoritmo di focalizzazione RMA

Per provare I’efficacia della tecnica proposta, si ¢ considerato il seguente scenario: un M-SAR
airborne in banda X trasportato da una piattaforma che vola con velocita 120 m/s opera in modalita
Stripmap per fare un’immagine di una scena di dimensioni 2 km X 100 m (azimuth X ground range).
In questa scena sono stati simulati tre scatteratori puntiformi, con le stesse caratteristiche di

backscattering, ma con differenti posizioni nella scena, come riportato nella Tabella I1-12.

105



SAPIENZA CaAPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

Scatterer Azimuth (m) Ground Range (m)
Bottom-Left -900 45
Centro Scena 0 0
Top-Right 900 -45

Tabella II-12 Posizione degli scatteratori nella scena

Per contrastare un segnale di interferenza a banda larga, il sistema fornisce due differenti canali in

ricezione, connessi a due differenti beam, ovvero il main beam e il beam ausiliario (Fig. I11-73).
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Fig. II-73 Configurazione di antenna

Il main beam ¢ sintetizzato utilizzando un phased array di dimensioni 1 m x 0.1 m (azimuth X
elevazione); esso ¢ formato da 192 elementi direttivi, organizzati in 48 elementi (12 sub-array da 4
elementi) in azimuth e 4 elementi in elevazione. Una rete di pesatura ¢ applicata a livello di sub-
array per garantire un PSLR di 20 dB sia in azimuth che in elevazione. Il beam ausiliario ¢
costituito da un array quadrato di 16 elementi direttivi, 4 in azimuth e 4 in elevazione, spaziati tra

loro a 0.5A. I principali parametri di sistema sono riportati nella Tabella I1-13.

Frequenza portante 9.6 GHz Numero di campioni in range 0.5m
Potenza trasmessa 0.3 kW Angolo di Grazing 5.7°
Guadagno del pattern quiescente | 27.7 dB Quota della piattaforma 3 km
Pesatura del pattern (Taylor) 20 dB PRF 360 Hz
RCS del target 3dB Figura di rumore 5dB
Durata dell’impulso S5 us Numero di campioni in range (K) 1706

Tabella II-13 Principali parametri di sistema

In questo studio ci si e riferiti ad una interferenza a banda larga di tipo noise-like, cio¢ un barrage
jamming, il cui effetto ¢ quello di mascherare la scena con un livello di rumore uniforme,
impedendo che target e caratteristiche della scena vengano rivelati. Vengono definiti due diversi
scenari di jamming, al fine di valutare la capacita dell’algoritmo integrato di focalizzare
correttamente 1’immagine eliminando il contributo dell’interferenza. Tali scenari vengono chiamati

High-Technology Jamming Scenario (HTJS) e Low-Technology Jamming Scenario (LTIJS); essi
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sono caratterizzati dalla stessa geometria e differiscono per i parametri di sistema. Un’interferenza a
banda larga di tipo noise-like ¢ localizzata al range bin del centro scena , posizionata a 3.2 km nella
direzione azimuthale e incidente dal secondo al quarto lobo laterale del main beam in azimuth
durante 1’acquisizione (Fig. [I-74). La banda del segnale dell’interferente ¢ scelta coincidente con la
banda del segnale trasmesso. Il differente livello di tecnologia ¢ rappresentato dall’Equivalent
Isotropic Radiated Power (EIRP), dato che esso dipende dalla dimensione dell’antenna e dalla
potenza trasmessa. Un’antenna di piccole dimensioni che trasmette un segnale a bassa potenza,
avendo quindi un basso EIRP, puo disturbare il SAR senza bisogno di inseguire il sensore durante il
suo movimento, data la larga apertura del fascio, al contrario del caso di un jammer con un’antenna
pit larga (e quindi un fascio pil stretto) che trasmette una potenza maggiore. In questo studio si ¢

considerato un EIRP di 50 dBW per il caso LTJS e 80 dBW per il caso HTJS.

b
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Scena Interferenza
3.2km

Fig. II-74 Scenario del Jammer

Al fine di valutare le prestazioni dell’algoritmo integrato proposto, c’¢ bisogno di definire un
parametro di performance ed uno scenario di riferimento. Il parametro di performance scelto, come
nei casi precedenti, ¢ il Signal to Interference plus Noise Ratio (SINR) stimato dalla figura. La
potenza di segnale ¢ definita come il valore di picco in potenza quando solo il contributo utile del
segnale ricevuto ¢ elaborato senza adattamento, mentre la potenza dell’interferenza sommata al
rumore termico ¢ stimata come il valor medio dell’immagine disturbata dove sia presente solo
disturbo. Riguardo allo scenario di riferimento, ¢ lo stesso del caso di studio, ma solo il rumore

termico contribuisce a degradare I’immagine. Fig. II-75 mostra I'immagine focalizzata con ’'RMA
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quando il solo rumore termico ¢ presente, senza che quindi alcuna tecnica di ECCM venga
realizzata; i tre scatteratori sono visibili nell’immagine, sebbene piuttosto disturbati dal rumore
introdotto, e il valore di SINR stimato ¢ di 15.3 dB. Nel seguito si assumera che valori inferiori a 10
dB non consentano di garantire le capacita di acquisizione e I’affidabilita nella rivelazione dei

target [11-2].
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Fig. II-75 Immagine focalizzata: caso “noise & no jammer”

11.8.3 Analisi delle prestazioni dell’algoritmo integrato per uno scenario
airborne

L’impatto dell’interferenza sull’immagine focalizzata dipende dalla banda frazionale del sistema
e dalla Potenza trasmessa dal jammer. Nel caso HTJS, se nessuna tecnica di nulling viene applicata,
un valore di SINR di -41.15 dB ¢ stimato (caso nominato come ‘“noise & jammer / no ECCM”);
inoltre una cancellazione solo spaziale, ovvero a banda stretta (Narrow Band - NB), non cancella un
quantitativo sufficiente di interferenza, non permettendo che gli scatteratori vengano correttamente
rivelati dato che il valore stimato di SINR ¢ circa -23.33 dB (caso nominato come “noise & jammer
/ NB ECCM”) Quando ¢ applicato 1’algoritmo integrato (caso nominato “noise & jammer / WB
ECCM?”), 1l jammer ¢ completamente cancellato e un valore di SINR di 15.28 dB ¢ ottenuto; come ¢
evidente dalla Fig. II-76, tutti gli scatteratori sono focalizzati e correttamente posizionati

nell’immagine finale.
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Fig. I1-76 Immagine focalizzata: caso “noise & high-tech jammer / WB ECCM”

Quando il SAR opera in uno scenario LTJS, se nessuna tecnica ECCM ¢ applicata si ha un SINR
di -11.16 dB; l’antenna nulling a banda stretta non consente di rivelare correttamente gli
scatteratori, dato che un valore di SINR inferiore a 10 dB, ovvero 7.2 dB, & stimato. Come ¢&
evidente dalla Fig. II-77, il SINR ¢ completamente recuperato usando I’algoritmo integrato e

I’immagine ¢ correttamente focalizzata, con i tre scatteratori ben visibili sopra il livello di rumore.
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Fig. I1-77 Immagine focalizzata:caso “noise & low-tech jammer / WB ECCM”
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La Tabella II-14 mostra I valori di SINR stimati dalle immagini focalizzate; si puo vedere come il
nulling a banda stretta non ¢ del tutto efficace negli scenari di interferenza a banda larga
considerati, dato che si ottengono all’incirca solo 19 dB di cancellazione del jammer. Al contrario

I’algoritmo integrato consente di recuperare circa il valore di SINR nominale, preservando quindi la

normale operativita del SAR.

. . . . SINR [dB]
Scenario / tecnica di nulling
HTIJS LTJS
noise & no jammer 15.3 15.3
noise & jammer / no ECCM -41.15 -11.16
noise & jammer / NB ECCM -22.33 7.2
noise & jammer / WB ECCM 15.28 15.28

Tabella II-14 Valori di SINR stimati per i casi HTJS e LTIJS

Infine sono state analizzate le caratteristiche della risposta impulsive del SAR quando I’algoritmo
integrato di focalizzazione e cancellazione a banda larga (Wide Band adaptation - WBad) viene
utilizzato, comparate alle caratteristiche della risposta impulsiva nel caso non adattato (Nad). A tale
proposito abbiamo considerato il caso HTJS a conseguentemente elaborato solo il contributo utile
del segnale ricevuto, al fine di non considerare le distorsioni introdotte dai campioni di rumore e
jammer simulati; la Tabella II-15 mostra che I’'impatto sulla risposta impulsiva ¢ limitato sia in
azimuth che in elevazione. Possiamo notare che i valori di PSLR e risoluzione in azimuth (PSLRAz
e raz) per il caso non adattato sono diversi da quelli che nominalmente ci si aspetta, ovvero 13 dB e
0.5 m circa; questo ¢ dovuto perd all’andamento del pattern in azimuth e non all’algoritmo di
cancellazione a banda larga utilizzato. Il WB-frequency nulling invece tende a diminuire il valore di
PSLR4z rispetto al caso non adattato, il che dipende dalle caratteristiche del pattern adattato

sintetizzato per cancellare le interferenze.

Target Top Right Centro Scena Bottom Left
Adattamento | NA WBad NA WBad NA WBad
raz [m] 0.56 0.56 0.56 0.56 0.56 0.56
SLRaz [dB] | 18.32 | 17.21 | 1833 | 17.14 1835 | 17.29
rrc [m] 0.51 0.51 0.505 0.51 0.51 0.51
SLRgg [dB] | 1295 | 1295 | 13.12 | 13.12 13.25 | 13.24
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11.8.4 Implementazione subottima

Per ridurre il carico computazionale richiesto dalla tecnica di cancellazione WB-frequency
nulling, implementazioni sub ottime (SO), sia in range che in azimuth, vengono studiate in
contrasto con la tecnica ottima (OPT) descritta precedentemente. Questa implementazione
subottima potrebbe essere particolarmente utile quando si deve stimare la matrice spettrale dai dati
secondari, ovvero dati privi del segnale utile. Dato che la stima della matrice deve essere realizzata
per ciascuna sotto-banda ogni dato numero di PRT, I’approccio subottimo permette di ridurre le
dimensioni di dati secondari richiesti. Il caso di una disponibilita limitata di dati secondari, ovvero
privi del contributo del segnale utile, ¢ di particolare interesse per sistemi SAR, in cui gli echi

dell’area di interesse tendono ad occupare quasi tutta la finestra di acquisizione disponibile.

11.84.1  Implementazione subottima nella dimensione di range

Secondo la tecnica di WB nulling subottima proposta, I’intera banda del segnale ¢ divisa in Ns
sottobande (Ns < L) e un singolo vettore di pesi ¢ applicato a tute le componenti spettrali all’interno
della medesima sotto-banda. Nel caso limite Ns=1 si ha la tecnica a banda stretta, mentre nel caso
Ns=L si ha la tecnica ottima WB-frequency nulling. I valori di SNR ottenuti in funzione di Ns sono
riportati nella Tabella II-16 e nella Fig. II-78 per i casi HTJS e LTJS. Si puo osservare che, quando
I’interferenza € forte, un numero ridotto di 246 sottobande, ovvero una riduzione di un fattore 7 nel
costo computazionale per il calcolo dei coefficienti di cancellazione, permette di recuperare le
prestazioni della tecnica di cancellazione a banda larga ottimale, con perdite inferiori ad 1 dB; lo
stesso risultato e stato ottenuto nel caso LTIJS, utilizzando un numero ancora inferiore di sotto-
bande, in particolare 5, con una riduzione di un fattore 340 del costo computazionale per il calcolo

dei coefficienti di nulling.

Ns 1 [ 27 3] a5 38 16]32] 6] 128]246]1706
INR HTIS|-22.33-1633) - [-1032] - |-436| 144 |7.05| 11.3 [13.96]14.76|15.28
dB) |1 118|720 [11.54]13.20(13.99] 1436 [ 14.80[15.14] - | - ] = 11528

Tabella II-16 Approccio sub-ottimo in range per la tecnica WB-frequency: SINR vs. Ns
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Fig. I1-78 Approccio sub-ottimo in range per la tecnica WB-frequency: SINR vs. Ns per il caso
HTIJS (a) e LTIS (b)

11.8.4.1.1 Impatto sulla risposta impulsiva del SAR nella dimensione di range

La tecnica di nulling proposta realizza un’operazione di filtraggio nel dominio di tempo veloce
del segnale ricevuto; questo potrebbe comportare una deformazione della risposta impulsiva in
range. Nel caso di uno scenario HTJS, che ¢ il piu difficile a cui far fronte, le Fig. II-79 (a) e (b)
mostrano come non ci siano deformazioni, anche quando una funzione di pesatura in ampiezza che
abbatte molto i lobi laterali, come ad esempio quella di Hamming, venga applicata in range sul
segnale utile. Si puo notare come gli echi appaiati, che nascono dal filtraggio nel tempo veloce
dovuto al nulling, determinino un piccolo incremento dei primi lobi laterali, il che non rappresenta
una effettiva degradazione quando il disturbo ¢ presente, dato che il suo livello ¢ all’incirca 40 dB
al di sotto del picco del target. Inoltre ¢ possibile vedere come utilizzare 1’approccio subottimo per
il calcolo dei coefficienti di nulling invece che quello ottimo non comporti deformazioni ulteriori
sulla risposta impulsiva. Come ¢ evidente dalla Fig. II-79 (b) le risposte impulsive del SAR nella
dimensione di range relativa all’approccio subottimo per Ns=2 e Ns=4 sono leggermente differenti
dalle altre e che, all’aumentare del numero di sottobande considerato, gli effetti del filtraggio in
tempo veloce tendono a conformarsi con quelli dell’approccio ottimo WB-frequency nulling. La
Fig. 1I-80 mostra questo effetto attraverso la differenza in ampiezza tra le risposte impulsive in
range per diversi valori di Ns e quella ottenuta con la tecnica ottima; questa differenza ¢ dell’ordine

dei centesimi di dB per il caso Ns=8 e diminuisce all’aumentare del numero di sotto-bande.
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Fig. I1-80 Differenza in ampiezza (dB) dalla risposta impulsiva in range ottenuta con la tecnica
ottima WB-frequency nulling

11.84.2  Implementazione subottima nella dimensione di azimuth

Nella tecnica WB-frequency nulling i coefficienti del vettore di peso variano nel tempo lento; per
ogni campione nel tempo lento durante la finestra di acquisizione, il vettore di pesi applicati per
cancellare 1’interferenza cambia, cambiando la direzione di arrivo dell’interferenza rispetto
all’antenna del SAR. Questo implica che, a livello teorico, i coefficienti di nulling vengano
aggiornati per ogni impulso nel tempo lento. L’approccio subottimo nella dimensione azimuthale
mira a ridurre il numero di aggiornamenti del vettore dei pesi. In questo caso il numero totale di

impulsi nel tempo lento Nprt ¢ diviso in Nu blocchi (Nu < Nprt) e il processo di aggiornamento

viene realizzato Nu volte invece che Npgrt. Ovviamente nel caso del WB-frequency nulling ottimo si

avra Nu = Nprr.
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Nel caso HTIJS ¢ stata considerata la possibilita di calcolare i coefficienti di nulling in
corrispondenza del primo impulso nel blocco o nel centrale; tali coefficienti vengono poi utilizzati
per tutti gli impulsi all’interno del blocco. Come risulta evidente dalla Fig. II-81 (a) e dalla Tabella
II-17, aggiornare il set dei coefficienti al primo impulso nel tempo lento per ciascun blocco da
risultati peggiori rispetto a realizzare 1’aggiornamento relativamente all’impulso centrale. Inoltre si
puo vedere come il numero di aggiornamenti che garantisce che prestazioni ragionevoli ¢
leggermente inferiore a Nprt; come detto precedentemente la direzione di arrivo dell’interferente
varia durante ’acquisizione e 1’'uso dello stesso set di coefficienti per annullare il pattern in
direzioni adiacenti sembra non essere efficace. Questo comportamento sembra suggerire che la
procedura di nulling ¢ piu sensibile alle variazioni dei coefficienti nel tempo lento che a quelle nel
tempo veloce, portando quindi ad una degradazione delle prestazioni quando 1’approccio subottimo
¢ applicato nella dimensione azimuthale rispetto a quando ¢ applicato nel dominio di range. Si deve
inoltre dire che questo ¢ strettamente legato alle caratteristiche dell’interferenza a banda larga,
specialmente in termini di EIRP; ragionevolmente un valore inferiore di EIRP potrebbe consentire
di ridurre la degradazione delle prestazioni quando 1’approccio subottimo ¢ applicato in azimuth.
Questo ¢ confermato dallo studio del caso LTJS; dalla Fig. II-81 (b) e dalla Tabella II-18 si nota
come 173 aggiornamenti su 8816, che corrisponde ad una dimensione del blocco di 51 impulsi nel
tempo lento, garantiscano prestazioni ragionevoli con perdite inferiori a 1 dB rispetto all’approccio

ottimo.

Nu 383 | 464 | 588 | 801 | 1260 | 1763 | 2939 | 8816
(Dimensione del blocco) | (23) (19) (15) (1D @) (&) 3) (D)
SINR | Primo impulso | -5.59 | -3.91 | -1.78 | 098 | 5.02 | 7.93 | 11.79 | 15.28
(dB) |Impulso centrale| 0.03 | 1.61 | 358 | 6.03 | 931 | 11.33 | 13.54 | 15.28

Tabella II-17 Approccio subottimo nella dimensione di azimuth: SINR vs. Nu (la dimensione del
blocco) nel caso HTIS

Nu 3 9 15 45 93 173 | 285 | 464 | 8823
(Dimensione del blocco) | (2939) | (979) | (587) | (195) | (95) | (51) | (31) | (19) | (1)

Impulso

SINR (dB) centrale

-9.51 | -2-27 | 1.90 | 10.06 | 13.36 | 14.64 | 15.03 | 15.18 | 15.28

Tabella II-18 Approccio subottimo nella dimensione di azimuth: SINR vs. Nu (la dimensione del
blocco) nel caso LTJS
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Fig. I1-81 Approccio subottimo nella dimensione di azimuth: SINR vs. Nu per il caso HTJS (a) e il
caso LTIJS (b)

11.84.3  Implementazione subottima sia nella dimensione di range sia di azimuth

N

Per ridurre ulteriormente il costo computazionale ¢ possibile operare in maniera subottima
diminuendo il numero di aggiornamenti di un numero di coefficienti di nulling inferiore a quello

ottimale, realizzando un approccio subottimo sia nella dimensione di azimuth che di range.

Per i casi HTJS e LTIS si pud osservare lo stesso comportamento; quando si riduce il numero dei
coefficienti di nulling che devono essere calcolati e il numero di aggiornamenti che devono essere
realizzati, le prestazioni ottenibili in termini di SINR hanno un limite superiore dato dal valore
inferiore tra 1 SINR ottenuti con 1’approccio subottimo solo in azimuth e solo in range. I risultati

sono mostrati nella Tabella II-19 e nella Tabella I1-20.

Come esempio, per il caso HTJS con Ns=128 e Nu=8816 (implementazione subottima nel solo
dominio di range) si ha un SINR di 13.96 dB, mentre per Ns=1706 e Nu=1260 (implementazione
subottima nel solo dominio di azimuth) si ha un SINR di 9.31 dB; I’approccio subottimo
bidimensionale con Ns=128 e Nu=1260 comporta un SINR di 9.01 dB, che ¢ limitato dalle
prestazioni dell’approccio subottimo in azimuth. Al contrario nel caso di Ns=32 e Nu=2939, il
valore di SINR 6.74 dB ¢ limitato dalle prestazioni dell’approccio subottimo nella dimensione di
range (SINR=7.05), che sono peggiori delle prestazioni dell’approccio subottimo nella dimensione

di azimuth (SINR=13.54 dB).
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Nu (Impulso centrale)
801 1260 2939
(block size = 11) (block size =7) (block size = 3)

(SINR = 6.03 dB) (SINR=9.31dB) | (SINR=13.54dB)
32 (SINR=7.05 dB) 3.89 5.6 6.74
Ns| 64 (SINR=11.3 dB) 5.46 7.97 10.57
128 (SINR=13.96 dB) 6.00 9.01 12.7

Tabella II-19 Approccio subottimo sia in range che in azimuth: SINR (dB) vs. Nu e Ns per il caso
HTIJS

Nu (Impulso centrale)
464 93 45
(block size = 19) (block size =95) | (block size = 195)
(SINR =15.18 dB) | (SINR =13.36 dB) |(SINR =10.06 dB)

2 (SINR=11.54dB) 11.51 10.67 8.68
Ns| 3 (SINR=13.20 dB) 13.15 11.95 9.41
8 (SINR=14.89 dB) 14.81 13.16 10.05

Tabella II-20 Approccio subottimo sia in range che in azimuth: SINR (dB) vs. Nu e Ns

per il caso LTJS

11.9 Confronto tra il costo computazionale dell’algoritmo
integrato e del processing tradizionale di cancellazione e
focalizzazione in sequenza

Nelle sezioni precedenti ¢ stata provata l’efficacia dell’algoritmo integrato di realizzare la
cancellazione a banda larga e la focalizzazione dell’immagine; in questa sezione si vuole valutare il
carico computazionale di questa tecnica rispetto all’elaborazione piu tradizionale, che prevede che
la cancellazione a banda larga con il WB-SLC e la focalizzazione vengano realizzate in modo
sequenziale. Nella Tabella II-21, per entrambi i casi, la descrizione schematica degli step
dell’elaborazione ¢ riportata; il costo computazionale verra dettagliatamente calcolato nel seguito.
Nel seguito con L si indichera il numero di campioni in tempo veloce in tutta la finestra di
acquisizione, mentre con K si indichera la lunghezza dei filtri da utilizzare nella cancellazione WB-

SLC.
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RMA e WB-frequency nulling integrati WB-SLC e RMA in sequenza

Stima della matrice di covarianza di
dimensione [1+(C-1)K]x[1+(C-1)K] per
L campioni in tempo veloce e per Npgr

Stima della matrice spettrale di dimensione
Calcolo dei | 1| C x C per L componenti spettrali per Nprt |1

coefficienti impulsi in tempo lento . ..
. . impulsi in tempo lento
di nulling
’ Inversione della matrice e calcolo dei ’ Inversione della matrice e calcolo dei
coefficienti coefficienti
Range FFT su L campioni in tempo veloce Filtraggio spazio-temporale per L
1 per Nprrimpulsi in tempo lento per C campioni di segnale per Npry impulsi nel
. canali riceventi tempo lento: filtri di lunghezza K per C-1
WB nulling canali riceventi.

Filtraggio spaziale per L campioni di

2 segnale per Npgr impulsi nel tempo lento Range FFT su L campi.oni in tempo
veloce per Nprrimpulsi in tempo lento
1 Azimuth FFT su Npgrt impulsi nel tempo | Azimuth FFT su Npgrt impulsi nel tempo
lento per L campioni lento per L campioni
> Filtro passa-banda (da Npgra Np impulsi > Filtro passa-banda (da Npgra Np impulsi
nel tempo lento) nel tempo lento)
3 Filtro adattato 2D 3 Filtro adattato 2D
RMA 4 Interpolazione di Stolt (da L a NY 4 Interpolazione di Stolt (da M a NY

campioni in tempo veloce) campioni in tempo veloce)

5 Range IFFT su NY componenti spettrali 5 Range IFFT su NY componenti spettrali
per Np impulsi in azimuth per Np impulsi in azimuth

Azimuth IFFT con zero-padding su Npgr Azimuth IFFT con zero-padding su Npgt
6| componenti spettrali in azimuth per NY |6| componenti spettrali in azimuth per NY
campioni in tempo veloce campioni in tempo veloce

Tabella II-21 Algoritmo integrato e tradizionale per in nulling a banda larga e la focalizzazione.

11.9.1 Costo computazionale delle tecniche di nulling a banda larga

Di seguito il numero di operazioni richieste per realizzare alcuni step dei precedenti algoritmi ¢

calcolato.

U FFT/IFFT: ci sono molti algoritmi che consentono di calcolare la trasformata di Fourier nel
dominio discreto riducendo il carico computazionale. Per fornire un valore approssimativo del
numero di operazioni richieste si consideri il caso di L campioni, in cui L sia una potenza di 2.

Applicando la strategia di decimazione in tempo per calcolare la FFT c¢’¢ bisogno di calcolare

%-logz(L) operazioni “butterfly” [II-21]; dato che esse richiedono un unico prodotto tra

numeri complessi, il numero totale di prodotti complessi ¢

L
NEpr-p =E-10g2(L) Eq. 11-171
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U Filtraggio: per tutte le tecniche proposte, un set di dati multicanale deve essere filtro per

ottenere un set di dati singolo canale.

o WB-frequency nulling; in questo caso un numero L di prodotti tra numeri complessi deve

essere realizzato per ciascun canale. Per tutti i L campioni in tempo veloce il numero di

prodotti complessi ¢
Np_p=C-L Eq. II-172

o WB-SLC; in questo caso un numero K (K ¢ la lunghezza del filtro) di prodotti tra numeri
complessi deve essere realizzato per ciascun canale ausiliario e solo uno per il canale

principale. Per tutti gli L campioni nel tempo veloce, il numero di prodotti complessi €
Np_p=L{1+(C-1)}K] Eq. [I-173

La rappresentazione schematica del numero totale di prodotti complessi per PRT richiesti al fine

di realizzare il nulling ¢ mostrata nella Tabella I1-22.

RMA e WB-frequency nulling integrati WB-SLC e RMA in sequenza

Range FFT su L campioni in tempo

F ) 3 Filtraggio spazio-temporale per L
veloce per C canali riceventi ogni

campioni di segnale ogni PRT: filtri di

1 PRTI; 1 lunghezza K per C-1 canali riceventi.

NFFT—P:C'E'IOgZ(L) Np_p=L{1+(C-1)K]

WB Filtraggio spaziale per L componenti Range FFT su L campion n tempo
. . . veloce per ogni PRT.

nulling |2 spettrali ogni PRT. 2 I
Np_p=C-L Ngpr-p :E'Ing(L)
Numero totale di moltiplicazioni Numero totale di moltiplicazioni
complesse per ogni PRT complesse per ogni PRT
L L
N FwBnuil =C-(E-log2(L)+ Lj Nrwanui =5-log2 (L)+[1+(Cc-1)-K}L

Tabella II-22 Costo computazionale della tecnica di nulling nel dominio della frequenza
(NewBnun) € del tempo (Ntwgnuin)

E possibile verificare quando la tecnica WB-frequency nulling diventi meno pesante dal punto di

vista computazionale della tecnica WB-SLC, valutando la differenza tra Ny, € Npwgun ©

trovando la relazione tra i valori di K e L, che consentano che la differenza sia minore di zero.
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L L 1
AwBnui = C-E-logz (L)+C-L—5-log2 (L)—[1+(C—1)'K]'L:(C—l)-L-[E-logz (L)—(K—l)} Eq. 11-174

1
Ay <0 = K>§-log2(L)+1 Eq. II-175

Dato che nello studio si ¢ investigato il caso di un Numero di campioni in tempo veloce nella

scena di cui fare I'immagine pari a 1706<2'', & possibile trovare per il valore di K la relazione

K >[11 1+1—‘=7 .
2

Si puo verificare che, quando ’EIRP del jammer e la banda del sistema aumentano, anche la
lunghezza dei filtri su ciascun canale ausiliario aumenta, e K raggiunge valori superiori a 7. La Fig.
II-85 mostra il costo computazionale del WB-SLC per diversi valori di K e C, confrontato con il
valore del costo computazionale della tecnica WB-frequency nulling per gli stessi valori di C: come
¢ evidente quando K>7 la tecnica nel dominio della frequenza diventa meno onerosa,

indipendentemente dal numero di canali riceventi.
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Fig. I1-82 Costo computazionale del WB-SLC confrontato con quello del WB-frequency nulling
per gli stessi valori di C.

11.9.2 Costo del calcolo dei coefficienti di nulling

Al fine di cancellare un’interferenza a banda larga, un vettore di pesi deve essere calcolato: le

espressioni per il WB-SLC e per il WB-frequency nulling sono rispettivamente

-1
Wyp-rreQ =Qak€r conk=l,...L Eq. II-176
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-1
Wyp-sic =Qa € Eq. 1I-177
Q, nell’Eq. II-177 ¢ la matrice di covarianza del segnale di disturbo di dimensioni
[1+(C-1) K x[1+(C~1)- K], mentre Q, nell’Eq. 1I-176 & la matrice spettrale della k-esima

componente spettrale del segnale di disturbo di dimensioni CXC e e, = [1 0 - O]T

Dalle equazioni precedenti ¢ possibile identificare 2 step per il calcolo dei coefficienti di nulling:

o Stima della matrice di covarianza (o matrice spettrale) da un insieme di dati secondarti;

o Inversione della matrice e calcolo dei coefficienti.

Nel seguito i costi di queste operazioni vengono calcolati sia per il WB-frequency nulling sia per

il WB-SLC.

11.9.2.1 Stima della matrice

U WB-frequency nulling: per ciascuna componente spettrale la seguente operazione deve essere

realizzata.
Nspr
Q= 1 Xy X
Nspr 5 Eq. I1-178
X,; ¢ I'i-esimo vettore dei dati secondari di dimensione CXI1; I'insieme di dati secondari

richiesto per realizzare la stima ha dimensioni Nspr ed ¢ noto che la relazione N¢,. =2-C deve

essere verificata per ottenere perdite inferiori a 3 dB [II-18]. In questo caso la k-esima matrice

spettrale ha la seguente struttura:
Q, = { s qMAk:| Eq. 1179
dk H L 1I-
Qe Qe q
in cui g,, &uno scalare, q,,, &un vettore di dimensioni (C—1)x1 e Q,, & la matrice spettrale
per i canali ausiliari di dimensioni (C—1)x(C —1). Dato che la k-esima matrice spettrale &

hermitiana, il numero di prodotti complessi richiesto ¢

Cc-(C+1)

N pyar =L-Ngpr 5 Eq. II-180

120



SAPIENZA CaAPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

U WB-SLC: la stima della matrice di covarianza ¢ realizzata come segue.

R 1 Nspr H
Q= D XX Eq. 11181
SDT =1

X, ¢ l'i-esimo vettore dei dati secondari di dimensione [1+(C-1)-K]x1; I'insieme di dati
secondari richiesto per realizzare la stima ha dimensioni Ngpr ed ¢ noto che la relazione

N¢pr 2 2-C deve essere verificata per ottenere perdite inferiori a 3 dB [1I-18].

Nel caso del WB-SLC la matrice di covarianza del disturbo ha la seguente struttura:

9 dma
Qd{ H } Eq. 11-182
Qs Qa qg.

in cui g, & uno scalare, q,,, ¢ un vettore di dimensioni (C—-1)-Kx1 e Q, & la matrice di
covarianza per i canali ausiliari di dimensioni(C—1)- K x(C —1)-K . In particolare Q 4 € una

matrice di Toeplitz hermitiano a blocchi; da queste considerazioni segue che solo la prima riga

di Qq e la prima riga di blocchi di Q, devono essere stimate (il primo di questi blocchi ¢ il

blocco sulla diagonale principale, che a sua volta & hermitiano). Se x; ha la seguente struttura

_ | : T LT LT ]T
Xi_[xiM XAl "t Xial(c-1) i RiAc-n xiAK(C—l)] _[xiM 1Xial XAk Eq. 11-183
le operazioni richieste sono:

o Stima della prima riga di Q,: per realizzare x,x, [1+(C -1)-K ] prodotti complessi
devono essere calcolati.

c-(c-1)

o Stima del blocco della diagonale principale di Q,: per realizzare X, X, 5

prodotti complessi devono essere calcolati.
o Stima degli altri (K-1) blocchi di Q,: per realizzare x,,X,,, per k=2,....,K un numero

totale di (K —1)-(C —1)* moltiplicazioni complesse devono essere realizzate.

Il numero totale di moltiplicazioni complesse richieste per la stima della matrice di covarianza ¢

C
Nryar =Nspr '{(K—l)‘(C—l)z +(E+ K)'(C—I)H} Eq. 11-184
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Per confrontare Ngvat € NtMmar, Si considerino il valore di L come nel caso di studio (L=1706) e
il numero di canali riceventi variabili da 2 a 5, con K variabile tra 1 e 100; la dimensione dei dati
secondari ¢ fissata alla minima possibile sia per il WB-frequency nulling che per il WB-SLC. Come

si puo vedere dalla Fig. II-83, se C aumenta, il valore di K che consente che N,,,,, sia inferiore a
Ny diminuisce, ma ¢ comunque un valore alto. Se filtri reali di lunghezza limitata vengono

utilizzati per il WB-SLC, il costo computazionale della stima della matrice per la tecnica nel

dominio temporale ¢ inferiore di quello della tecnica nel dominio della frequenza.

osto Computazionale

_‘
-

(

i i i i i i
] 10 20 30 40 50 80 YO B8O &0 100
Lunghezza dei filtri K

Fig. I1-83 Costo computazionale della stima della matrice nel WB-SLC per diversi valori di K e C
confrontato con il costo computazionale della stessa operazione nel WB-frequency nulling per gli
stessi valori di C.

11.9.2.2  Inversione della matrice e stima dei coefficienti

U WB-frequency nulling: per ciascuna componente spettrale I’inversa della k-esima matrice
spettrale Qdk di dimensione CxC deve essere calcolata e il vettore dei pesi ¢ la prima

colonna della matrice. L’inversa della matrice nell’Eq. II-179 puo essere scritta come

, 1 1o o
Qu = - H [1 _qMAkQAk]+ Eq. II-185
— N Ak mak 0 QAk

e il vettore dei pesi ¢

1
w, = ~ Eq. I1-186
¢ {_ QAichHMJ a
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L’inversa della matrice Q,, di dimensioni (C-1)x(C —1) e il prodotto tra questa inversa e il
vettore q’ .. di dimensione (C—1)x1 devono essere calcolati. Quindi il numero totale di
prodotti tra numeri complessi €

N gy =LA(C-1)*[(C-1)+1] Eq. 11-187

U WB-SLC: il vettore dei pesi ¢ la prima colonna dell’inversa della matrice di covarianza del

segnale di disturbo. L’inversa della matrice nell’Eq. II-182 puo essere scritta come

j{ ! H}[l —qMAQ:J]+[0 0} (II-188)
— QA 0 QA
e il vettore dei pesi ¢
1
w= e (I1-189)
—Q4qdma

In questo caso I’'inversa della matrice Q, di dimensioni (C-1)-Kx(C-1)-K e il prodotto tra

questa inverse e il vettore q!, di dimensione (C—1)- K x1 devono essere calcolati. Il numero

totale di prodotti tra numeri complessi richiesto &
Ny =l(C=1)-KF-[(C-1)-K +1] (I1-190)
Come si puo vedere dalla Fig. 1I-84, se C aumenta il valore di K che consente che N, sia

inferiore a N, diminuisce; tali lunghezze dei filtri per il WB-SLC sono comparabili con i

valori richiesti in caso di alte bande frazionali e alti valori di EIRP del jammer, e in questo caso

I’uso del WB-frequency nulling diventa ragionevole.

La rappresentazione schematica del numero totale di operazioni complesse per PRT richieste per

il calcolo dei coefficienti di nulling ¢ mostrata nella Tabella I1-23.
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Costo Computazionale

FE i i i i |
8] 10 20 30 40 &0 80 72 80 jele] 100
Lunghezza dei filtri K

Fig. 11-84 Costo computazionale per I’inversione della matrice e dei coefficienti di nulling del WB-
SLC per diversi valori di K e C confrontato con il costo computazionale della stessa operazione nel
WB-frequency nulling per gli stessi valori di C

RMA e Wl?-freque.n cy nulling WB-SLC e RMA in sequenza
integrati
Stimg dellg matrice spettrale di Stima della matrice di covarianza di
dimensione C x C per L dimensioni [1+(C-1)K]x[1+(C-1)K] per L
componenti spettrali per Nprr campioni in tempo veloce per Nprr impulsi
1 impulsi in tempo lento 1 in tempo lento
Calcolo dei c-(C+1)
coefficienti Neyar =L-Ngpr- Nrmar =Nspr -{(1(—1)-(C—1)2 +(§+K)~(C—1)+1J
di nulling 2
Inversione della matrice e calcolo Inversione della matrice e calcolo dei
) dei coefficienti ) coefficienti
Ny =L-(C-1)*.C Ny, =[c-1)-kTF-[(c-1) K +1]

Tabella II-23 Costo computazionale del calcolo dei coefficienti di nulling per le tecniche di
nulling a banda larga nel dominio della frequenza e del tempo.

11.9.3 Costo computazionale del Range Migration Algorithm

Di seguito il numero di moltiplicazioni tra numeri complessi, richieste per le varie operazioni che
compongono la tecnica di focalizzazione RMA, ¢ derivato, tranne che per le FFT o le IFFT, il cui

costo computazionale ¢ stato descritto precedentemente.

U Filtraggio passa banda: tale filtraggio produce una riduzione del numero di campioni che

devono essere processati nel dominio azimuthale. In particolare il numero di campioni in
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tempo lento diventa Np invece che Nprr, con un fattore di sottocampionamento pari

DSRgp=Np/N .

U Filtro adattato 2D: questa operazione pu0d essere realizzata come una moltiplicazione

elemento per elemento di due matrici, tipicamente di dimensioni LXNp, con un costo in

termini di moltiplicazioni tra numeri complessi pari a

Nopyr =L-Np Eq. II-191

U Interpolazione di Stolt. L’implementazione di questa operazione richiede Npgrr iterazioni del
ciclo di interpolazione, per il quale Ny iterazioni sono realizzate. Ny rappresenta il numero di
campioni del nuovo asse di range sul quale 1’asse originale viene mappato dall’interpolazione
di Stolt. Definendo DSRpr come il fattore di sottocampionamento nel tempo veloce, il numero
Ny puo essere calcolato come Ny = DSRgr - L. Se il filtro di interpolazione usato ha I prese, il

costo computazionale di questo step in termini di moltiplicazioni tra numeri complessi vale
Nsrorr =N prr-L-DSRpr 41 Eq. 1I-192

La rappresentazione schematica del Numero totale di prodotti complessi richiesto dalla tecnica

RMA € mostrata nella Tabella I1-24.

Azimuth FFT su Npgrt campioni in tempo lento per L. campioni in tempo veloce

1 N pgr

Nppr_az =L ‘log, (N PRT )

2 Filtro passa banda (da Nprt a Np campioni in tempo lento)

Filtro adattato 2D: N,pyr=L-Np

Interpolazione di Stolt (da L a Ny campioni in tempo veloce ):
Nsrorr =N prr - L-DSRpr 41

Range IFFT su Ny componenti spettrali in range per Np componenti spettrali in

RMA
: L-DSR
> azimuth: N;rpr_pe =N pry-DSRgy ————LL-log, (L-DSR 1)

Azimuth IFFT con zero-padding su Nprr componenti spettrali in azimuth per Ny
N prr

campioni in tempo veloce: Nppr_az =L-DSRpr log, (N pgr)

Numero totale di moltiplicazioni tra numeri complessi

N gpa =N prr 'L'[élogz (N 11?151;” H (L-DSR o )PORrr PSRst )"'DSRST +DSRpr-4-1 }

Tabella II-24 Numero totale di moltiplicazioni tra numeri complessi per la tecnica di Focalizzazione
RMA
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La Fig. II-85 mostra il confronto tra il costo della tecnica di Focalizzazione RMA e il costo
complessivo delle tecniche di nulling nel dominio della frequenza e del tempo, Nr e Nr

rispettivamente.

Np =N pwgnur +N paar +Npw ] N prr Eq. 11-193

N7 =[Nrwpuar +Nryar +Nrw ] N pgr Eq. T1-194

Come si puo notare, nel caso di studio considerato il carico computazionale dell’algoritmo di
Focalizzazione ¢ inferiore a quello delle altre operazioni. Inoltre possiamo vedere che ¢ possibile
identificare un valore di K, consistente con la lunghezza dei filtri in tempo veloce necessari al WB-
SLC al crescere della banda e dell’EIRP dell’interferenza, che consentano che il costo

computazionale totale del WB-frequency nulling sia comparabile con il costo totale del WB-SLC.

osto Computazionale

~
v

(

O 10 20 20 40 &0 &) 70 B0 90 100
Lunghezza dei filtri K

Fig. I1-85 Confronto tra il costo della tecnica di Focalizzazione RMA e il costo complessivo delle
tecniche WB-frequency nulling e WB-SLC

I11.10  Conclusioni

I SAR sono sensori attivi in grado di produrre, attraverso tecniche di scansione, “mappe” di
parametri radiativi ad alta risoluzione, grazie all’utilizzo di bande elevate; a tal fine sfruttano il
backscattering dalla superficie, che subisce un’attenuazione a due vie, nel caso di applicazioni

satellitari di grande entita.
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E’ di estrema importanza che sistemi di questo tipo siano in grado di proteggersi dalle
interferenze elettromagnetiche (intenzionali, dovute al Jamming, oppure dovute alle spurie di altri
sistemi a radiofrequenza, ovvero Radio Frequency Interference - RFI), che subiscono attenuazioni
ad una via e possono essere caratterizzate da potenze molto piu elevate di quelle del segnale utile
anche se ricevute dai lobi laterali del pattern di antenna. In particolare per i radar di immagine le
interferenze a banda larga di tipo noise-like sono particolarmente dannose; il loro effetto ¢ quello di

mascherare la scena di cui realizzare I’immagine con un alto e uniforme livello di rumore.

Un SAR multicanale (M-SAR), che realizzi operazioni di antenna nulling, puo essere in grado di
cancellare gli effetti dell’interferenza sui dati SAR, garantendo una normale operativita nonostante
la presenza del disturbo. Un sistema SAR tipicamente lavora con alte bande per ottenere un’alta
risoluzione nella dimensione di range; di conseguenza anche lo schema di protezione deve tenere
conto della banda larga del segnale interferente. L’utilizzo di tecniche di nulling di antenna
ottimizzate per lavorare a banda stretta, quindi, non puod garantire la protezione da interferenze di
tipo Noise-Like a banda larga, per questo sono state studiate tecniche apposite, che prevedano
I’aumento di gradi di liberta a disposizione, sia spaziali, nel senso di un numero maggiore di canali
riceventi, che temporali, ovvero considerando la possibilita di elaborare pili campioni di segnale per

ciascun canale ricevente.

Delle tre tecniche analizzate, ovvero 1’estensione a banda larga del Side Lobe Canceller (WB-
SLC), la tecnica WB-frequency nulling, e ’antenna nulling a banda stretta con vincoli aggiuntivi,
solo le prime due consentono di ottenere prestazioni soddisfacenti in termini di cancellazione del
segnale interferente, quando si considerano le bande frazionali tipiche per modalita di imaging

Stripmap e Spotlight, e si dimostrano di conseguenza adatte ad una successiva elaborazione SAR.

Queste due tecniche sono state ulteriormente confrontate in uno scenario spaceborne, utilizzando
un’antenna planare per il canale principale e valutando le prestazioni ottenibili utilizzando diverse
configurazioni di antenna per i canali riceventi ausiliari. Le prestazioni sono analizzate
considerando due diversi livelli di disturbo possibili, definendo quindi uno scenario Low-Tech ed
uno High-Tech per il jammer. A patto di considerare un numero di gradi di liberta sufficiente,
ovvero un numero di prese delle linee di ritardo sui canali riceventi ausiliari, il WB-SLC consente
di ricostruire le prestazioni che si avrebbero con la cancellazione a banda stretta di un interferente a
banda stretta. Allo stesso modo, applicare il frequency sub-banding e la cancellazione a banda
stretta su ciascuna sotto-banda consente al WB-frequency nulling di recuperare completamente le

prestazioni. In entrambi i casi si ¢ verificato che il numero di interferenti cancellabili dipende dalle

127



SAPIENZA CaAPITOLO II

UNIVERSITA DI ROMA

configurazioni dei canali ausiliari e dalla particolare geometria dell’interferenza; nello specifico,
per proteggersi da jammer che incidono sull’antenna da direzioni lontane al puntamento, si ha la
necessita di un beam ausiliario sufficientemente ampio, mentre per jammer vicini al lobo principale

¢ necessario un ausiliario ad alto guadagno, almeno superiore al livello dei primi lobi laterali.

La tecnica WB-frequency nulling sembra essere pero piu dispendiosa dal punto di vista del costo
computazionale e assolutamente non adatta ad un’applicazione on-board in uno scenario
spaceborne. Per questo motivo, per il WB-SLC ¢ stato effettuato un’assessment pil estensivo delle

prestazioni.

In uno scenario airborne, in cui le operazioni di cancellazione vengano effettuate off-line al pari
della focalizzazione delle immagini, ¢ possibile pensare all’integrazione dell’algoritmo di
cancellazione WB-frequency nulling con una tecnica di focalizzazione come il Range Migration
Algorithm, che operi nel dominio della frequenza. Le analisi sono state effettuate simulando uno
scenario di acquisizione in cui il segnale utile debba competere con rumore termico e jammer a
bassa ed alta tecnologia. Nei casi di studio considerati si & verificato come la cancellazione a banda
stretta non sia in grado di recuperare le prestazioni desiderate (nello specifico un rapporto segnale a
rumore di almeno 10 dB), a differenza della cancellazione a banda larga. Inoltre si ¢ investigata la
possibilita di applicare una cancellazione sub-ottima, diminuendo il numero di sotto-bande e il
numero di aggiornamenti per il vettore dei pesi, per diminuire il carico computazionale; I’analisi
effettuata mostra come sia possibile applicare tecniche di cancellazione sub-ottime, a patto di
accettare un determinato livello di perdite rispetto al caso ideale, e che la diminuzione delle
sottobande, in cui la banda complessiva ¢ divisa, ha un impatto minore sulle prestazioni della

diminuzione del numero di aggiornamenti richiesti per il vettore dei pesi nel tempo lento.

Infine ¢ stata realizzata un’analisi approfondita sul costo computazionale dell’algoritmo integrato
WB-frequency nulling e RMA, in confronto con quello della successione della tecnica WB-SLC e
RMA. Tale analisi ha condotto alla conclusione per cui ¢ possibile identificare un valore di K,
consistente con la lunghezza dei filtri in tempo veloce necessari al WB-SLC al crescere della banda
e dell’EIRP dell’interferenza, che consentano che il costo computazionale totale del WB-frequency

nulling sia comparabile con il costo totale del WB-SLC.
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III ISAR DISTRIBUITO

111.1 Introduzione

Come noto, i Radar ad Apertura Sintetica Inversa (ISAR) utilizzano il moto rotazionale di un
target intorno al suo centro di rotazione rispetto a un sensore, assunto stazionario, al fine di fornire
immagini ad alta risoluzione del target stesso, [III-1]. Questo ¢ il caso di sistemi airborne o
spaceborne (ad esempio elicotteri, Unmanned Aerial Vehicles — UAV o satelliti geostazionari) che

producono immagini di target navali interessati da moti di yaw, pitch e roll causati dal mare.

Dato che la risoluzione raggiungibile nel dominio cross-range dipende dalle caratteristiche
intrinseche del moto del bersaglio (e nello specifico dal cambiamento complessivo del suo angolo
di aspetto), non ¢’¢ modo di assegnare a-priori il valore desiderato di risoluzione in cross-range,
[III-1] e [III-2], a differenza di quello che succede per la risoluzione nel dominio di slant range, che,
dipendendo dalla banda del segnale trasmesso, pud essere considerata come un parametro di
sistema. Di conseguenza, dipendentemente dalle particolari condizioni, la risoluzione ottenibile nel
dominio di cross-range pud essere molto scarsa; riferendosi al caso di bersagli navali, questa
condizione puo verificarsi in presenza di mare particolarmente calmo, il quale induca rotazioni del
bersaglio estremamente limitate, e di conseguenza comporti la formazione di immagini con
risoluzione in cross-range molto scarsa. Questo problema diviene ancora piu grave dato che in
genere ¢ richiesto un intervallo di elaborazione coerente (Coherent Processing Interval - CPI) di
breve durata, a causa del vincolo di considerare fisso I’asse di rotazione del bersaglio. Queste
circostanze possono avere implicazioni particolarmente negative, dato che le immagini ISAR
vengono generalmente utilizzate come input per le procedure NCTR (Non Cooperative Target
Recognition), [III-3]. Per contrastare questo effetto e per incrementare la risoluzione in cross-range
delle immagini ISAR (specialmente nel caso di cambiamenti estremamente contenuti nell’angolo di
aspetto del bersaglio), viene introdotta la possibilita di sfruttare i dati acquisiti da sensori radar
multipli, trasportati da altrettante piattaforme aeree. Se 1 sensori vengono opportunamente
posizionati, allora ciascuno scatteratore del bersaglio pud essere globalmente osservato per un
angolo di osservazione molto piu grande che per una singola apertura e quindi si pud ottenere

un’immagine ISAR con una risoluzione in cross-range maggiore.

Nel corso di questo studio sono stati identificati due scenari di riferimento per i sensori

appartenenti a una formazione di S piattaforme; nel primo scenario, che chiameremo ISAR
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distribuito (D-ISAR) multistatico, solo una piattaforma trasporta un sistema radar attivo in grado di
trasmettere e le altre (S-1) trasportano dispositivi passivi in grado solo di ricevere, mentre nel
secondo caso, a cui ci riferiremo come D-ISAR MIMO (Multiple Input Multiple Output), tutte le S
piattaforme aeree trasportano sistemi radar attivi che autonomamente trasmettono e ricevono le
forme d’onda radar. In quest’ultimo caso si considera che 1 sensori attivi siano in grado di ricevere
separatamente gli echi alle trasmissioni degli altri sensori. A tal riguardo si deve sottolineare che
ogni dispositivo di ricezione nella formazione ricevera gli echi a tutte le trasmissioni, una nel caso
multistatico e S nel caso MIMO; questo richiedera 1’uso di appropriate forme d’onda in
trasmissione, al fine di consentire la separazione degli echi in ricezione. Allo scopo di una maggiore
chiarezza nella Fig. III-1 viene riportata una rappresentazione schematica degli scenari di
riferimento; nella Fig. III-1a il caso di D-ISAR multistatico ¢ rappresentato, in quanto si considera
un elicottero che trasporta un dispositivo per la trasmissione/ricezione e un insieme di UAV piccoli
e leggeri per il trasporto di dispositivi passivi per la sola ricezione, mentre nella Fig. III-1b si
rappresenta il caso di D-ISAR MIMO, dato che si considerano alcuni elicotteri, ciascuno dei quali

dotato di un dispositivo attivo.

Fig. ITI-1 Scenari di ISAR distribuito nel caso (a) multistatico e (b) MIMO
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Si noti che in passato si ¢ gia considerato 1’utilizzo di una molteplicita di sensori per I'ISAR
imaging, ma solo per aggiungere capacita interferometriche, [I1I-4], [III-5]. Anche il caso di ISAR
bistatico ¢ stato considerato, [III-6], [III-7], al fine di ottenere immagini separate dello stesso target.
prese con differenti angoli di aspetto, per di incrementare le capacita di riconoscimento. Comunque,
in nessuno di questi casi, 1 sensori multipli sono stati utilizzati per incrementare la risoluzione in

Cross-range.

Si sottolinea inoltre esplicitamente che 1’uso di sensori multipli ¢ stato studiato per applicazioni
SAR. In questo caso lo sfruttamento di piu sensori mira a rimuovere o ridurre le ambiguita in range
e/o in azimuth. Si ¢ dimostrato che questo permette di superare la fondamentale limitazione
dell’ambiguita di un SAR monostatico, specialmente quando si consideri la modalita operativa
stripmap, per la quale la risoluzione in azimuth pone requisiti di sistema contraddittori con
I’ampiezza dello swath non ambiguo, [III-8], [III-9], [III-10]. Il caso di un SAR stripmap che abbia
a che fare con la fondamentale limitazione dell’ambiguita ¢ tipicamente il pitl impegnativo, dato che
nel caso di un SAR spotlight (ulteriormente analizzato in [III-11],[III-12]) I’incremento di
risoluzione in cross-range tipicamente & ottenuto con un’unica piattaforma considerando un
maggiore tempo di acquisizione. Nel caso ISAR la risoluzione dipende dal moto intrinseco del
target e spesso non ¢ possibile incrementare la risoluzione semplicemente estendendo il tempo di
acquisizione. Quindi lo sfruttamento di sensori multipli, per mezzo dell’approccio di D-ISAR
proposto, sembra essere la soluzione appropriata che consenta di ottenere immagini ISAR con la

risoluzione desiderata, e infine le prestazioni di NCTR desiderate.

Con una prova di concetto semplificata, si dimostrera come, in entrambi gli scenari, I’utilizzo dei
dati acquisiti dai sensori radar multipli consenta di ottenere un’immagine del target con una
risoluzione in cross-range maggiore, con un incremento che dipende dal numero di piattaforme,
dalla loro posizione relativa e dalle loro caratteristiche di sensori attivi/passivi. Quindi il confronto
generale delle due configurazioni, il D-ISAR multistatico e il D-ISAR MIMO, includera la
valutazione del numero e del tipo di piattaforme/sensori (se attivi o passivi) richiesti al fine di
ottenere un dato incremento di risoluzione in cross-range. In alcune applicazioni si potrebbe
preferire di incrementare il numero di canali di trasmissione e di ricezione disponibile usando solo
sensori attivi nella formazione, mantenendo limitato pero il numero di piattaforme (ovvero sensori
trasportati) nella formazione, come nel D-ISAR MIMO. In altre applicazioni si potrebbe preferire di
avere un singolo sensore attivo trasportato da una piattaforma sufficientemente grande,

accompagnato da un insieme di piattaforme leggere con a bordo dispositivi per la sola ricezione, a
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prescindere dall’incremento del loro numero, considerando che sono a costo pit basso,

caratterizzati da una minore potenza, come nel caso D-ISAR multistatico.

Per realizzare la prova di concetto e 1’analisi delle prestazioni, si considereranno due casi di
studio, con due e quattro piattaforme rispettivamente. Nel primo caso due sensori sono in grado di
osservare tutti gli scatteratori del target di cui si vuole fare I’immagine da differenti angoli di vista.
Si dimostrera come sia ottenibile un incremento massimo della risoluzione in cross-range rispetto al
caso di ISAR singolo sensore di un fattore due nel caso multistatico, invece fino a un fattore tre nel
caso MIMO, quando i dati collezionati nelle due acquisizioni monostatiche e nella risultante
apertura bistatica sono utilizzati insieme. Nel secondo caso con quattro piattaforme aeree, si otterra
un incremento massimo di risoluzione in cross-range di un fattore 4 nel caso multistatico e fino a un
fattore nove nel caso MIMO. L’estensione al caso di un numero maggiore di sensori verra inoltre

presentata.

Come si pud notare, per sfruttare in modo appropriato i dati acquisiti dalla formazione bisogna
conoscere non solo lo scenario distribuito e il numero di piattaforme aeree, ma anche I’esatta
geometria di acquisizione e le caratteristiche del moto del target. Ci si aspetta che ogni
inaccuratezza nella conoscenza di questi parametri comporti una degradazione della qualita finale
dell’immagine. Per affrontare il problema dell’implementazione pratica del D-ISAR e fornire una
stima preliminare dei requisiti di accuratezza sulla conoscenza dei vari parametri, si analizzera
I’effetto di errori nella conoscenza della posizione delle piattaforme e dei parametri di moto del
target, considerando le degradazioni indotte nell’immagine, come 1’errato posizionamento degli
scatteratori, I’aumento del Peak to Side-Lobe Ratio (PSLR) e la degradazione della risoluzione in

Cross-range.

Come gia accennato il corretto utilizzo dei dati distribuiti richiede la conoscenza delle
caratteristiche del moto del target. Dato che esse non sono note, devono essere stimate direttamente
dal segnale ricevuto. Numerose tecniche per la stima del moto rotatorio del target possono essere
trovate in letteratura per 'ISAR convenzionale singolo sensore, [III-19]-[III-21], sebbene non si
trovi alcun contributo che riguardi il D-ISAR con sensori multipli. In questo studio si prenderanno
in considerazione bersagli con una rotazione dominante intorno all’asse verticale e si sviluppera una
nuova tecnica di stima multi - sensore del moto di rotazione del target utilizzando dati D-ISAR.
Questa tecnica si basera sul criterio di massima verosimiglianza (Maximum Likelihood - ML), che

¢ stato gia considerato in [III-19] per il caso di singolo sensore. Le prestazioni dell’algoritmo
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proposto verranno approfonditamente investigate e si dimostrera il guadagno in termini di

accuratezza rispetto al caso singolo sensore.

Il capitolo III ¢ organizzato come segue. Dopo la definizione del modello per la geometria e per i
dati acquisiti nel paragrafo III.2, il concetto di D-ISAR viene introdotto nel paragrafo II1.3 in cui si
determina e dimostra I’incremento di risoluzione in cross-range massimo raggiungibile per il caso
multistatico e per il caso MIMO. La catena di elaborazione proposta per focalizzare le immagini di
D-ISAR ¢ mostrata nel paragrafo 1I1.4, in cui sono presentati sia un approccio centralizzato che
decentralizzato, mentre nel paragrafo III.5 vengono analizzate le prestazioni, discutendo i risultati
ottenuti con dati ISAR simulati. Le degradazioni delle immagini dovute a errori nella conoscenza
del moto del target e della geometria di acquisizione vengono analizzate nel paragrafo I11.6. In II1.7
si emula uno schema di D-ISAR sulla base di un data set di dati sperimentali acquisiti da un radar
statico ground-based, che realizza immagini di target di terra su una turntable. Nel paragrafo II1.8 la
procedura di stima di moto multi - sensore basata sul criterio di massima verosimiglianza viene

presentata. Infine le conclusioni verranno riportate nel paragrafo II1.9.

I11.2  Geometria dell’ ISAR distribuito e modello del segnale

In questo paragrafo ¢ presentata la geometria di osservazione per il D-ISAR e si definisce il

modello per il segnale ricevuto dai ricevitori multipli.

La geometria considerata per il D-ISAR ¢ costituita essenzialmente da un insieme di S
piattaforme aeree, ciascuna dotata di un sensore, caratterizzato da capacita: (i) di trasmissione, o (ii)
di ricezione, (ii1) o entrambe. Si suppone che tutti 1 sensori trasportino un’antenna opportunamente
puntata verso il bersaglio in movimento di cui si voglia fare un’immagine, sfruttandone il moto
rotatorio. Inoltre, per semplicita, si considerano le piattaforme stazionarie, come per esempio
elicotteri (come mostrato nella Fig. III-1) o palloni aerostatici, o piattaforme simili per cui non sia

necessaria la presenza umana.

Come di consueto nella letteratura relativa all’ISAR, viene identificato un punto di riferimento
arbitrario nel bersaglio, chiamato fulcro, e se ne decompone il moto in una traslazione del fulcro e
una rotazione del corpo del bersaglio intorno a tale punto (nell’ipotesi che il bersaglio sia un corpo
rigido). Assumendo il moto di traslazione precedentemente compensato, ci si pud focalizzare sul

moto di rotazione. In questo studio I’interesse risiede principalmente in bersagli con una rotazione
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dominante intorno all’asse verticale (il che risulta in un’immagine piana [III-2]), in altre parole si
considerano i moti di pitch e roll trascurabili rispetto alla componente di yaw del moto. Di
conseguenza 1’origine del sistema di riferimento ¢ posizionata nel fulcro del target (si veda la Fig.
III-2) e si assume che il target ruoti con velocita ® intorno all’asse Z. Comunque, come sara
dimostrato in seguito, sebbene il principio del D-ISAR e il modello per il segnale vengano introdotti
per il caso di un bersaglio interessato da un moto rotazionale intorno all’asse verticale, lo stesso

concetto puo essere facilmente generalizzato per considerare bersagli dal moto tridimensionale.

Fig. IlI-2 Descrizione della geometria di acquisizione.

Il target distribuito (per esempio una nave) ¢ schematizzato come un corpo rigido costituito da K

scatteratori caratterizzati da un vettore di posizione r, (r)= 1, T, (r), k=1, ..., K, in cui la lunghezza
del vettore r, :||rk (t)” e I’angolo di elevazione ¢, sono costanti, mentre il vettore unitario ¢

caratterizzato da una rotazione intorno all’asse Z con una velocita angolare ® costante e un angolo
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di azimuth iniziale & misurato in direzione oraria a partire dall’asse Z (cioe

6,1)=6,0)+ax= 0,? +ax ), ovVvero:

1, Singy COS(H,? +a)t)
£ (1)=| r,sing, sin(60 + ax Eq. I1I-1

1}, COS@,

La riflettivita complessa dei K scatteratori ¢ assunta costante durante il tempo di osservazione T e
indipendente dall’angolo di osservazione. Sebbene questa assunzione sia generalmente molto forte,
¢ sufficientemente ragionevole nei casi in cui la risoluzione non sia estremamente elevata, ovvero il
cambiamento dell’angolo di vista e il tempo di osservazione siano limitati. Si nota esplicitamente
che questo ¢ in linea con le nostre assunzioni, infatti si ricorda che si sta tentando di migliorare una
risoluzione scarsa, dovuta a un moto intrinseco del target insufficiente, sfruttando angoli di

osservazione multipli.

Il grafico nella Fig. III-2 definisce anche il vettore posizione dell’i-esima piattaforma (piu
precisamente dei centri di fase delle corrispondenti antenne) Ry;(t) per i=1,...,S; si assume che le
piattaforme siano allineate nella direzione X e si trovino alla medesima altezza H. Viene
esplicitamente sottolineato che quest’ultima assunzione, ovvero che le piattaforme volino alla stessa
quota, non ¢ strettamente richiesta: come sara piu chiaro in seguito, la tecnica D-ISAR puo essere
applicata anche in presenza di piattaforme a differenti altezze, a patto che osservino il bersaglio con

lo stesso angolo di grazing.

Come per il target, il vettore di posizione della piattaforma R, (t)=R0,. (t) I, (t) ¢ scritto
mediante il vettore unitario Fo, (r)=Ro; (t)/|Ro; () :
+cos(y;(¢))sin(¢ (7))

g
£y (1) = | = cos(y; (1))cos(£; (¢)) Eq. III-2
sin(; (1))

in cui Yi(t) & I’angolo di grazing dell’i-esima piattaforma al tempo t, e (i(t) ¢ ’angolo di azimuth

misurato in senso orario dall’asse Y.

Utilizzando 1 vettori di posizione e le definizioni di cui sopra e assumendo che la distanza delle

piattaforme dal centro scena siano molto maggiori delle dimensioni del bersaglio stesso (ovvero
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Roi(t)>>ry per i=1, ..., S, k=1, ..., K), la distanza tra I’i-esima piattaforma e il k-esimo scatteratore

puo essere scritta come
Ry, (1) =1, (e)| = | Ry, (1)~ £y, (¢) -7, (¢) Eq. I1-3

A sua volta questo implica che I’eco riflessa dal k-esimo scatteratore, quando la forma d’onda radar
sia trasmessa dall’i-esima piattaforma e ricevuta dalla j-esima piattaforma, si propaghi ad una

distanza uguale a
|R0i(t)_rk(t)|+‘R0j -, (¢ ‘_ R, (1)— AR,jk(t)) Eq. I11-4
in cui

[R,, (1) +[R,, (1)

R, ()= 5 Eq. III-5
s ¢, )]
ARy () z% 1, (t) Eq. III-6

La somma dei vettori unitari pu0 essere espressa come:

£ (1) +1,(0) 1 +eosy; ()sinl¢ 1) + cosy, ())sinl¢', (1)
)= —cosw»cos(g()) cos(w,(r)) {¢,0) Eq 1117

rOl j (t 2 2
sin lﬂl + Sln(

Se consideriamo 1’angolo di grazing all’incirca uguale per tutte le piattaforme (Y, (t)zl//o(t)

=1,...,S), si ha:

coS(V2/0 [sm (t))+SiH(; J(t))]

r(),(t)+f0j(t)= COS(‘/’O [COS(§ t +cos( (f))] =
2

i n(l//o(t)) Eq. II1-8

+eosyp () sinley;(1))cosl B, (1)) )
=[ —cos(yy (1))cosle;. <t)) (t))
sin(y 1)

To; ](t)

in cui I’angolo medio o ;e I’angolo della semi-differenza f;; sono stati definiti come:

gi(t)+§j(t) gi(t)_gj(t)

Q (t)=——"— B, = 5 Eq. IT1-9
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Si noti esplicitamente che per le acquisizioni monostatiche (ovvero per cui la stessa piattaforma ¢
utilizzata sia per la trasmissione che per la ricezione della forma d’onda radar) si ha i=j, e quindi

N

,6’,.,].@):,6’,.,,-(;):0 e l'angolo medio ¢ esattamente uguale all’angolo di azimuth dell’i-esima

piattaforma, ovvero ¢; ;(1)=0;; ()=;(t), cosicché Xy, j (£)=r; (z).

Assumendo che le piattaforme siano stazionarie, o che il loro moto sia stato compensato, la
dipendenza dal tempo nelle Eq. I1I-5, Eq. ITI-7 e Eq. III-8 puo essere trascurata e lo shift di fase del
segnale ricevuto per il caso generico in cui si usi la coppia di sensori (i,j) per la trasmissione e la

ricezione rispettivamente puo essere scritta come:

Ar
Eq. III-10
== 7 Ri.j I COS @y SINY o + 1 sin @ cos Y sin( O —a; ;+wr)cos p; ;

Questo termine di fase dipende dal tempo solo per mezzo del moto rotatorio del target intorno
all’asse Z. In particolare, I’angolo medio o;; e I’angolo della semi-differenza f;; determinano le
caratteristiche di modulazione di fase, insieme con la velocita di rotazione ®. Si richiama il fatto
che il termine f;; tiene conto della distorsione bistatica, ed ¢ zero nel caso dell’acquisizione
monostatica. Ad ogni modo, assumendo che la separazione angolare in azimuth delle differenti

piattaforme sia limitata, £, ; &€ un numero piccolo e quindi cos(ﬂi j) ¢ circa pari all’unita. In questo

caso la configurazione relativa ad un’acquisizione bistatica ¢ approssimata da una configurazione

monostatica il cui vettore unitario sia

A

+ COS(WO ) Sin(ai,j )
£, = | —cosly,)eosler, ) Eq. II-11
Sin(l//o )

Questo corrisponde ad un’acquisizione monostatica equivalente con un sensore fittizio all’angolo

azimuthale ¢,

; j» ovvero I’angolo medio tra il trasmettitore ed il ricevitore reali. Il vettore posizione

equivalente del sensore fittizio ¢ completamente caratterizzato dallo stesso angolo di grazing, ¥,
dei sensori reali ed da una lunghezza equivalente pari a R, ;= QR 0il+ ‘RO j ‘)/ 2, ovvero la media
delle lunghezze dei vettori posizione dei due sensori reali.

Questa equivalenza permette di utilizzare una notazione unificata in grado di esprimere

congiuntamente gli shift di fase per il caso monostatico, multistatico e MIMO. Cio si ottiene
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evitando il riferimento esplicito alla reale coppia trasmettitore/ricevitore (i,j) e riferendosi invece
direttamente 1’n-esimo sensore equivalente, che indica una posizione reale nel caso di
un’acquisizione monostatica, ovvero la coppia (i,j), € una posizione fittizia per la coppia bistatica
(i,j) con i#j. Quindi ¢ possibile definire lo scenario riferendosi direttamente ai sensori equivalenti,
come mostrato nella Fig. III-3, in cui ¢ stato considerato trascurabile I’angolo di grazing. Lo shift di
fase corrispondente alla posizione n, con n=1,..., N essendo N il numero delle differenti
acquisizioni (ovvero i differenti angoli di vista del target), puo essere scritto come nell’Eq. III-10
imponendo R, = (|R0i|+‘R0j‘)/2, a,=a

.;»€ B,=p ;. Quindi I'espressione del segnale ricevuto

diventa

Y . . .
_in[Rn —717, COS @ SINY (y+1; sin @ cosy sin( 6,? —a, +at)cos B, ] Eq. [1I-12

s,(t)=e recty (1)

E facile osservare che la variazione dell’angolo di aspetto durante il tempo di osservazione &
lineare nel tempo lento con la stessa pendenza per tutti i sensori equivalenti, ma con differenti
angoli di partenza a,. Cid verra utilizzato nei paragrafi seguenti per mostrare che un’appropriata
elaborazione puo sfruttare I’angolo di osservazione complessivo fornito dalle posizioni multiple dei
sensori equivalenti (sia che corrispondano ad acquisizioni monostatiche, bistatiche o MIMO) per

incrementare la risoluzione in cross-range.

Sensor 1

Sensor 2 X

Sensor 3
o
o

o

Sensor n

..'II.'I an Y

Sensor N ¢

Fig. IlI-3 Descrizione della geometria di acquisizione usando N sensori equivalenti.
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II1.3  Principio di ISAR distribuito (D-ISAR)

Prima di introdurre il concetto di ISAR distribuito (D-ISAR), ¢ utile richiamare le prestazioni
attese nel caso di ISAR standard, ottenuto considerando un singolo sensore equivalente, ovvero una
singola coppia trasmettitore/ricevitore (eventualmente coincidenti). Si assume che il tempo totale di
acquisizione T per I'ISAR sia limitato dal periodo di rotazione del target intorno all’asse Z (moto di
yaw). Nell’esempio di applicazione dell’elaborazione ISAR ad un bersaglio navale, il massimo
tempo di acquisizione T ¢ definito dal periodo della componente del moto di yaw della nave,

impresso dalle condizioni istantanee del mare. Come noto, [III-1]-[III-2], la risoluzione in cross-
range ottenibile con I’elaborazione ISAR convenzionale monostatica ¢ pari a Acr = m, essendo

A@ la variazione globale dell’angolo di vista del singolo scatteratore puntiforme. Utilizzando il
modello di segnale introdotto nel paragrafo III.2, questo angolo & l’argomento dell’ultima
componente sinusoidale della fase dell’Eq. III-12. Questo angolo chiaramente varia nel tempo lento
con un rate ® a causa della rotazione dello scatteratore. Assumendo che I’intervallo di osservazione
sia centrato intorno a t=0, ovvero sia [-T/2, T/2], la variazione globale dell’angolo di osservazione

per i generico k-esimo scatteratore, per il caso del singolo n-esimo sensore, ¢ data da
_n n _ 10 0 —
A0=0] (1) b (1) . —lo0-a, +o@ o0 -0, +0x-T12)] =0T Eq. [1I-13
= =

Questo si puo direttamente verificare notando che, per il sensore equivalente n, I’asse di range ¢
allineato con I’angolo @, e la direzione di cross-range ¢ ad esso ortogonale. Quindi, le posizioni in

range e cross-range dello scatteratore nel piano di proiezione dell’immagine (Image Projection

Plane - IPP) sono rispettivamente xf () = 13 sin @y cos Y sin( 6?,? -a,) e

k( )—r sin @, cos ¥ cos( Hk —a, ), cosicché, assumendo un angolo A@ piccolo, il segnale si

puo riscrivere come

—]—[R —1;, COS @) Sin Y +(xk(") kr(")a)t)cos ,Bn] Eq.
s,(t)=e rect r (1) 1114

Assumendo che 1’eco dallo scatteratore non sia affetto da Range Cell Migration (RCM),

I’operazione di focalizzazione nel dominio di cross-range puo essere approssimata dalla

. . 2w
Trasformata Di Fourier calcolata per f = ———cos 3, x_, , ovvero

A
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I, (xcr):Sn(f)‘f:—zllwcos,Bn Xer
Eq.
An ; k(n)
—j——|R, 1 cos @y sinyy+x, " cos B, II-15
= A [ T ]T sinc[ﬂ'ZTwTCOSﬁn(Xcr —xfr(n))}

Questo mostra chiaramente che I’eco dallo scatteratore viene correttamente posizionata

nell’immagine nella posizione xfr(”). La risoluzione in cross-range si puo inoltre chiaramente

ottenere dal primo nullo della funzione sinc(x) ed & paria Acr'™ = 1 /(2T cos f3,) .

Nel seguito si introduce il principio di ISAR distribuito per migliorare la risoluzione in cross-
range, sfruttando sensori equivalenti multipli per aumentare la variazione globale dell’angolo di
aspetto. Per dimostrare questo concetto si faccia riferimento al caso di due sensori equivalenti
adiacenti, ovvero il sensore n e il sensore n-1. Mentre ciascun sensore osserva indipendentemente il

k-esimo scatteratore con un angolo A@=a@ T, i due angoli di osservazione non sono totalmente

sovrapposti, essendo i1 valori tempo-variabili degli angoli di osservazione per i sensori n € n-1

esprimibili come:

0 (1)=6p—a,+or  ~T/2<t<T/2
Eq. 11I-16
0 (1)=6) -, |+t —T/2<t<T/2

Questo ¢ mostrato nella Fig. I1I-4, da cui ¢ semplice verificare che la variazione globale dell’angolo

di vista per il k-esimo scatteratore & data da (si richiami che dalla geometria in Fig. III-3 @, , 2 Q,):

AGG" ™ =6] (T12)-6;7 (T 12)=|60-a,+ar2|-|680-a, ,~0T12| =0T +a, -, Eq 117

Assumendo che nell’angolo di aspetto globale non ci siano intervalli angolari non interessati da
alcuna osservazione, 1’angolo di aspetto globale nell’Eq. III-17, se propriamente utilizzato per il

processing ISAR, ha la potenzialita di risultare in una risoluzione migliorata. Al fine di evitare che

ci siano intervelli privi di osservazione, ¢ richiesto che 8, (-7/2) < 0,?‘1 (T/2), ovvero

a,, —a, <ol Eq. III-18
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Quindi l'effettivo angolo di aspetto con due sensori equivalenti ¢ limitato dalla disuguaglianza

AG < AH;;’"_D < 2A80. Di conseguenza, la risoluzione in cross-range diventa

A A A
20000 2(0T +a, , —a,) 4A0 Eq. T-19

Acr(n, n.—1) —

in cui I’'uguaglianza vale solo nel caso del massimo angolo consentito &, |, —«, = @T =A8.

a(t) CASO BISTATICO CASO MIMO
(2 piattaforme /2 sensor equivalentiy| |(2 piattaforme / 3 sensori eguivalent)
ntl
Cly — Ol
‘90 — Oy
/ n
-
&y —azy L1 — Oy
n-1 (o
i sl DU AG ML I
60 —65?3_ /
) T t A E

Fig. I1I-4 Principio di ISAR distribuito (D-ISAR) per il miglioramento della risoluzione in cross-

range.

. Per ottenere una risoluzione in cross-range incrementata, il segnale ricevuto dai due sensori

equivalenti puo essere combinato come

Iy 4

=R, ’ ’
b, (=t Jrect (1T, 12) Eq. IT1-20

4 , ,

J—R,.-
s, (O=e * s (t+t, yrect (t+T, 12)+e

. T a  —«o a_, - . )
incui T, =—+—"""—" ¢, =—"—"_ Questo implica:
2 2w 2w
—jif[—rk cos@y sinyy+n, singy cosy, sin(€f+wt—w)cosﬁn,l} ’ ’
Scomyt)=€ rect.(t+t, )rectT,(t+Tn /12)+

Eq. 1121

AT . . . a, +o,
—]—[—rk cos@, siny,+7; sing, cosy,, 51n(t9£+al#)cosﬁn}

A rect.(t—t, ) rectT»(t—Tn /2)

+e

e in conclusione, assumendo costante 3,1 = B, =Bo (ovvero trascurando le differenze bistatiche):
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-y +

Ax . . . a
—jﬂ{—r,{ coS @, siny+r;, sin @, cosy, sm(é?,?—?’%a)t) cos ﬁo}

Eq. I11-22

Seomy (1) =€ rect (t)

n

Si osservi che le direzione di cross-range complessiva ¢ ora definita dall’angolo (¢, ,+a,)/2,¢

n—1

quindi le posizioni in range e cross-range dello scatteratore sono rispettivamente
x¥ =r sin @ cosyosin( 0 — (@, +@,)/2) e xk =r sing;cosygcos(8) — (@, +a,)/2).

Comparando I’Eq. II1-22 con I’Eq. III-12 risulta chiaro che esattamente la stessa procedura indicata

dalle Eq. III-14 — Eq. III-15 pud essere applicata, il che comporta che lo scatteratore sia
correttamente posizionato con una risoluzione in cross-range Acr'"" ™ =A/(2w-2T, cos ;) .

Questo mostra uno schema di principio per ottenere una risoluzione incrementata, corrispondente a

un angolo complessivo wT +¢a, , — ¢, . L’assunzione di B,.; = Bn= Po ¢ chiaramente verificata solo

in specifiche situazioni; comunque trascurare le differenze, o addirittura assumere 3,1 = B,=0, non
implica errori significativi, finché non si raggiunge una risoluzione molto alta. Questo punto verra

trattato in maggior dettaglio nel paragrafo 111.4.3.

Come si nota dalla Fig. III-4, I’incremento della risoluzione puo essere ottenuto sia nel caso
multistatico che nel caso MIMO. Nello specifico, nel D-ISAR multistatico il primo sensore ¢
monostatico, mentre il secondo ¢ un dispositivo in grado solo di ricevere, con un’appropriata

variazione dell’angolo di vista (ovvero &, , —¢,). Quindi il massimo incremento nell’angolo di

osservazione, e di conseguenza in risoluzione, ¢ di un fattore 2, semplicemente imponendo che

e, —a, =ol =A@, come mostrato in Fig. I1I-4A.

Un commento sul comportamento elettromagnetico del target ¢ necessario, dato che si ¢ assunto
nella derivazione del principio del D-ISAR che tutti gli scatteratori nell’immagine si comportino
come perfetti scatteratori puntiformi, con la stessa ampiezza e fase per tutti gli angoli di
osservazione monostatici e bistatici. Un gran numero di studi dettagliati ha affrontato questo
argomento in dettaglio, con particolare attenzione alle differenze tra lo scattering monostatico e
bistatico, tra 1 quali, per esempio, [I1I-13] e [III-14]. Come ¢ ovvio, questa ipotesi non ¢ sempre
verificata, specialmente quando si lavora ad alte risoluzioni e c’¢ un’ampia variazione nell’angolo
di vista. Comunque, nel nostro caso, si mira a raggiungere risoluzioni moderate (lo scopo ¢ quello
di “rimediare” ad uno stato del mare insufficiente a garantire buoni livelli di risoluzione, rimanendo

1 valori di risoluzione tipicamente molto piu grandi della lunghezza d’onda), e di conseguenza la
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variazione dell’angolo bistatico 3, & abbastanza limitata nel set delle N acquisizioni (sicuramente

minore di Aé’e(; ’). Per esempio in una tipica applicazione in banda X, anche se si volesse ottenere

una risoluzione abbastanza elevata come 0.5 m, il limite superiore per 1’angolo bistatico sarebbe
0.03 radianti. In un caso del genere, anche per target complessi come le navi, gli aeromobili o
veicoli terrestri, si puo assumere che ci si trovi nella regione di Radar Cross Section (RCS) quasi-
monostatica, [III-23]. Sotto questa ipotesi si puo assumere la RCS bistatica del bersaglio pari a
quella monostatica, misurata sulla bisettrice dell’angolo bistatico. Ovviamente una piccola
degradazione della qualita finale dell’immagine sara presente, qualora la condizione operativa non

rispetti le precedenti assunzioni, ovvero in presenza di un ampio angolo di vista.

L’estensione al caso di N sensori ¢ semplice, e conduce ad una variazione dell’angolo di

osservazione complessiva pari a:
A6 =6, (T12)-6;(-T12)=|6; -ty +T /2 ]— [H,S—al—a)T/Z =aT +a,—ay, Eq. I1I-23

Il requisito che I’angolo di osservazione totale sia tale per cui non ci siano intervalli angolari privi
di acquisizione richiede che la disuguaglianza nell’Eq. III-18 sia verificata per ogni valore di n.
Questo impone un limite superiore per 1’angolo di osservazione globale e sulla risoluzione in cross-

range raggiungibile, corrispondente al numero di sensori equivalenti N:
A6y = AG+(N -1) @T = A6+ (N-1)A0 = NAG Eq. TMI-24

A Ao 2

Acr(N) = = >
ZAQe(];V) 2(@T+oq—ay) 2NA6

Eq. I11-25

Come per il semplice caso N=2 sensori equivalenti, si pud ottenere in via di principio il

miglioramento di cui sopra combinando appropriatamente 1 segnali

N Ar
IR,
Seomy(=D € * s, (t—t,)rect, (t—1,+AL,) Eq. 126
n=l
a+a, o a,, —o a,_+a, o
in cui f,=——N_ZTn 7 =Tl _Twl o Ap =Tnd Tl Tnooon g o=, +0T e
20 @ 20 4w 20

a,,, =a, —aT . Questo implica, assumendo [, costante, ovvero trascurando le differenze dovute

alle acquisizioni bistatiche:
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—1,, COS@, SN, +7, singy cosy, sin(6 +ar— '2 I )cos, }

Som0)= Ze_’[

=i | 1 cosg sinyy i sing cosyy sin(@) +ar—

rect,(t—t,) rect, (t—t,+Ar)=

+
o )eos } N
®

- D rect(t—t,)rect, (1—t,+Ar,)= Eq. I11-27
n=l1
_ jﬂ[,rk cos@, siny +r; sing, cosy, sin(Bf +atfm)cosﬁo}
* 2w
¢ rec l “1 ay ( )

Si osservi che la direzione di cross-range complessiva ¢ ora definita dall’angolo (¢, +a,)/2,

cosicché le posizioni in range e cross-range dello scatteratore sono rispettivamente
xF=risingg cosyosin(0) —(aj+ay)/2) e xk =rsinggcosygcos(0 (a1 +ay)/2).
Confrontano I’Eq. III-27 con I’Eq. III-12 si pud notare come la stessa procedura descritta dall’Eq.
III-14 e dall’Eq. III-15 puod essere applicata, il che implica che lo scatteratore sia correttamente
posizionato in cross-range con risoluzione Acr (V) =A/[2(wT +a;—ay )cos By]. Questo

mostra il principio per ottenere la risoluzione incrementata corrispondente all’angolo complessivo

wT+a,—ay . 1l corrispondente schema di principio per il D-ISAR ¢ mostrato nella Fig. I1I-5.

Seanale 1 o 0 0 ©o 0 Segnale n o o Segnale N
ir
%{)47 J_ Rl +— _,I R,, -+ jT Ry
2

TIME TIME TIME

SELECTION SELECTION SELECTION
TIME TIME TIME
SHIFT SHIFT SHIFT

. v v

COMBINAZIONE TEMPORALFE MULTI-CANALE

v

FFT

'

IMMAGINE

Fig. IlII-5 Schema di principio del D-ISAR con N sensori equivalenti.
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Per quantificare il miglioramento della risoluzione in una applicazione pratica, si definisce il
parametro Y come il rapporto tra la variazione globale sintetizzata dell’angolo di osservazione e la

variazione dell’angolo di osservazione del singolo sensore:

A8
y=— _ AT Eq. T11-28
AG AN

Come si puo vedere, questo parametro ha come limite superiore il numero di sensori equivalenti N.

Nella configurazione multistatica il numero di sensori equivalenti N ¢ coincidente con il numero
di sensori reali S, quindi il limite superiore per il miglioramento della risoluzione ¢ dato da y<S. In
riferimento all’esempio nella Fig. I1I-4A, la risoluzione ottenibile con la configurazione multistatica
con pitt di due sensori ¢ chiaramente ottenibile aggiungendo piu sensori passivi (N-1 nello
specifico). Si verifica semplicemente dalla Fig. III-4 che il caso di un sensore TX/RX piu due
sensori RX fornisca un miglioramento della risoluzione in cross-range massimo pari ad un fattore 7y
= 3. La configurazione monostatica ¢ specialmente interessante per applicazioni pratiche nei casi in
cui un’unica piattaforma “pesante” sia disponibile per trasportare il sensore TX/RX, ma un certo

numero di piattaforme “leggere” puod essere aggiunto, ad esempio UAV.

La Fig. III-4B mostra il caso MIMO nella sua configurazione base, ovvero in cui ci sono due
sensori TX/RX (S=2). Questo comporta che ci siano tre sensori equivalenti (N=3), i due sistemi
radar monostatici (che trasmettano e ricevano le forme d’onda opportune) piu il sensore equivalente
relativo all’acquisizione bistatica (quando cioe la forma d’onda & trasmessa da un radar e ricevuta
da un altro). Questo caso ¢ schematizzato attraverso i due angoli di vista dei sensori monostatici,
a, e o e dalla loro semisomma «, =(«, ,+,,,)/2, come si puo facilmente verificare

n+l
dall’Eq. III-9. In questo caso il massimo incremento dell’angolo di osservazione ¢ di un fattore 3,

come si pud facilmente ottenere imponendo «, ,—¢,,, = 2@T =2A6 per i sensori reali. La

configurazione MIMO ¢ particolarmente interessante, dato che consente di ottenere un incremento
della risoluzione in cross-range maggiore del numero di piattaforme disponibili. Questo ¢ possibile
perché il numero di sensori equivalenti ¢ sicuramente maggiore del numero di piattaforme reali S.
Le posizioni ottime di un insieme di sensori per fornire la massima copertura angolare senza che ci
siano intervalli privi di acquisizioni sono state ricavate come in [III-12]. Per un numero di sensori
reali S da 2 a 14 la Tabella III-1 riporta il numero di sensori equivalenti N per una copertura

continua senza interruzione nell’acquisizione.

147



SAPIENZA CAPITOLO IIT

UNIVERSITA DI ROMA

Per ottenere il massimo valore di Aé’e(g ) =N A6y, utilizzando S sensori per I’applicazione D-

ISAR MIMO, ¢ necessario disporre in maniera appropriate i sensori reali. In particolare, la
spaziatura angolare richiesta tra ciascuna coppia di sensori reali adiacenti ¢ riportata nella terza

colonna della Tabella III-1, espresso in numeri interi di A6#,. Questo deriva dalla diretta
applicazione dei risultati di [III-12] al caso D-ISAR MIMO. Come esempio, per ottenere la

spaziatura angolare complessiva Aﬁgﬁcv) =9A0, con S=4 sensori reali, le spaziature angolari devono

essere assegnate come segue: 2A6, tra il sensore #1 e il sensore #2, 4 Ag, tra il sensore #2 e il
sensore #3, 2A6, tra il sensore #3 e il sensore #4. Come si puo notare, la scelta della spaziatura in
angolo base A, ¢ essenziale sia per evitare “buchi” nell’osservazione globale (A8, < wT=A8), e
per ottenere il massimo incremento di risoluzione (ovvero il maggior valore possibile di Ag).

Come ¢ evidente, il valore ottimo si ha per AG, = wT=A0.

s N Sequenza di spamature N/S
angolari
2 3 2 1.5
3 5 2,2 1.6667
4 9 2,42 2.2500
5 13 2,442 2.6000
6 17 24,44,2 2.8333
244442

7 21 226622 3.0000
8 2,2,6,6,6,2,2

27 2.4.2.102.4.2 3.3750
9 33 2,2,6,6,6,6,2,2 3.6667
10 41 2,4,2,10,4,10,2,4,2 4.1000

2,2,2,8,8,8,8,2,2,2

11 2,2,6,4,8,8,4,6,2,2

45 2,2,6,6,6,6,6,6,2,2 4.0909

2,4,2,10,4,4,10,2,4,2

12 2,4,4,2,14,2,14,2,44,2

3 2,4,2,10,4,10,4,10,2,4,2 4.5833
13 65 2,4,2,10,4,10,10,4,10,2,4,2 5.0000
14 73 2,4,2,10,4,10,8,10,4,10,2,4,2 | 5.2143

Tabella III-1- Ottimizzazione delle configurazioni MIMO.

La Fig. III-6 mostra I’estensione del caso D-ISAR MIMO a valori maggiori di S, fino a S=10,
utilizzando le configurazioni nella Tabella III-1. In particolare, i quadrati rossi e bianchi

rappresentano rispettivamente le aperture angolari reali e fittizie utilizzate nella configurazione
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distribuita, in cui I’espressione “apertura reale” indica la variazione dell’angolo di osservazione
dovuta al moto rotatorio del target come visto da un sensore reale monostatico, mentre ‘“apertura
fittizia” indica la variazione dell’angolo di apertura dovuta al moto rotatorio del target utilizzando

una configurazione bistatica basata su differenti trasmettitori e ricevitori.

([T N ITH N
[T [ W
CHEN N
[

Fig. I1I-6 Mappa delle aperture reali e fittizie nel caso D-ISAR MIMO.

Nella Fig. III-7 il valore massimo dell’incremento della risoluzione in cross-range viene mostrato
sia per il caso multistatico che per il caso MIMO. Come si pud vedere, nel caso multistatico il
massimo valore raggiungibile di incremento Y aumenta linearmente con il numero di piattaforme S,
dato che N=S. Nel caso MIMO invece il valore massimo 7y puo essere considerevolmente maggiore
rispetto al numero di piattaforme S, dato che il guadagno N della configurazione MIMO cresce
all’aumentare del numero di piattaforme. La quantificazione dell’incremento reso disponibile dalla
configurazione MIMO rispetto al caso multistatico ¢ fornita dal rapporto N/S, che & riportato
nell’ultima colonna della Tabella III-1. Si puo vedere che per valori maggiori di S I’incremento
aumenta. E interessante notare che il risultato di [[II-12] mostra che nel limite per S—oo il valore di
N— S cosicché I’incremento del caso MIMO tende ad essere quadraticamente legato al numero di

sensori S ed il rapporto N/S tende asintoticamente ad S.
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41 H 6—D-ISAR multistatico | ......... ........ ........ .._
—6—D-ISAR MIMO 5 i : : :

¥ Massimo
— — m

MNumero di sensori reali 3

Fig. ITI-7 Massimo valore di incremento della risoluzione in cross-range Y nei casi multistatico e

MIMO.

Vale la pena notare che il concetto di D-ISAR ed il corrispondente incremento della risoluzione
in cross-range sono stati introdotti riferendosi ad un bersaglio interessato da un moto di rotazione
verticale. Se il bersaglio fosse interessato da un moto 3D (come spesso accade per 1 bersagli navali
in presenza di mare mosso), il vettore di velocita di rotazione potrebbe sempre essere decomposto
nelle sue componenti verticale ed orizzontale (rotazioni intorno alla Line Of Sight — LOS vengono
trascurate dato che il radar non ¢ ad esse sensibile), [III-20]. In questo caso I’Eq. III-28
riguarderebbe la componente pianta dell’immagine (originata dalla rotazione intorno al piano
verticale), mentre nessun miglioramento della risoluzione nel dominio cross-range si otterrebbe per
la componente di profilo dell’immagine (generata dalla rotazione intorno all’asse orizzontale)
utilizzando una formazione orizzontale di piattaforme. Quindi I’incremento globale della

risoluzione in cross-range ottenuto per I’'immagine D-ISAR puo scriversi come segue:

Vreltor 1 on/% Eq. I11-29

= v
\/a)3+wf \/1+pfv

7/h v

in cui p,, =@,/®, essendo o, la componente orizzontale del vettore di rotazione, ®, la componente

verticale (chiamata semplicemente ® dovunque nel documento) e ¥, I’incremento della risoluzione
in cross-range relativo alla componente pianta (chiamato 7y nell’Eq. III-28e dovunque nel

documento). Dall’Eq. III-29 si osserva che y,, <7, <N quando p,, #0, mentre 7, — y, quando

o, — 0, ovvero la componente verticale del moto &€ dominante.
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I11.4  Tecniche di Focalizzazione per il D-ISAR

La focalizzazione dell’immagine di un bersaglio migliorata in termini di risoluzione in cross-
range grazie all’ISAR distribuito richiede una tecnica di elaborazione bi-dimensionale (2D) ad hoc,
in grado di combinare opportunamente i segnali radar acquisiti dai sensori multipli. Nello schema di
elaborazione 1D nella dimensione azimuthale mostrato nella Fig. III-5 si assume che la storia
azimuthale dello stesso range bin sia disponibile per tutte le acquisizioni multiple e si mostrano i
passi concettuali richiesti per combinare coerentemente 1 dati multi-canale al fine di ottenere

I’incremento della risoluzione in cross-range.

Lo scopo di questo paragrafo ¢ quello di descrivere le tecniche di Focalizzazione 2D per il D-
ISAR, che possano essere utilizzate per ottenere immagini con una migliore risoluzione in cross-
range partendo da dati grezzi disponibili ai sensori multipli. Come per I'ISAR convenzionale, si
assume che vengano trasmesse forme d’onda radar chirp a che in ricezione I’approccio di
dechirping venga utilizzato per la compressione in range. Quindi, in ogni caso, il dechirping con la
corrispondente operazione di rimozione della Residual Video Phase, ovvero di Range Deskew, per

ciascun sensore equivalente ¢ il primo step della tecnica.

Il dechirping in range e il corrispondente deskew sono operazioni standard per il caso di ISAR
multistatico (si considerino ad esempio [III-1],[III-2], [III-15]). Al contrario, nel caso MIMO, la
procedura ¢ leggermente piu complicata, dato che si devono tenere in conto le differenti forme
d’onda trasmesse dai differenti sensori attivi e l'interallacciamento delle acquisizioni attive e
passive. Nello specifico, con S piattaforme, S forme d’onda ortogonali sono necessarie: nello studio
si considera S<4 e si selezionano le forme d’onda i cui andamenti tempo-frequenza sono raffigurati
nella Fig. III-8a, che mostra un up-chirp, un down-chirp e due forme d’onda triangolari modulate il
frequenza, [III-16]. I dati collezionati da ciascun sensore equivalente dovrebbero quindi essere
processati in accordo alla specifica forma d’onda usata dal corrispondente trasmettitore; assumendo

che nel caso multistatico venga utilizzato un up-chirp, nel caso MIMO

e il dechirping e il range deskewing relativi al sensore che utilizza 1’up-chirp non vengono

modificati rispetto al caso multistatico;

® i aggiunge un’operazione di inversione dell’asse temporale dopo il dechirping e il range

deskewing per il sensore che utilizza un down-chirp;
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e la catena di elaborazione mostrata in Fig. III-8b sostituisce le operazioni di dechirping e
range deskewing per quei sensori che utilizzano le forme d’onda triangolari; I’operazione di
scalatura temporale ¢ richiesta al fine di fornire un segnale di uscita con una durata T (invece

che 1/2), al pari dei sensori che utilizzano un up-chirp o un down-chirp.

(a)

— RANGE I
—{ X >

T DESKEW I L
DATIDI 5. (¢) () SCALATURA

& |+

; dec oy | TEmpoRaLE [T

INPUT

— RANGE INVERSIONE T

— X — —»| DELL’ASSE ——
T DESKEW TEMPORALE
Sec g \E)
(b)

Fig. I1I-8 (a) Forme d’onda (in frequenza) per il D-ISAR MIMO con S=4 piattaforme; (b)
dechirping e range deskewing per le forme d’onda triangolari linearmente modulate in frequenza.

A valle del pre-processing rappresentato dalle operazioni di dechirping e range deskew, due
differenti approcci possono essere seguiti per ottenere uno schema per la focalizzazione di

un’immagine D-ISAR 2D:

(i) Tecnica centralizzata per la Focalizzazione D-ISAR (CT-DISAR): questa ¢

I’implementazione piu diretta dello schema della prova di concetto che conduce ad uno schema di
focalizzazione, in cui i dati radar dagli N sensori equivalenti devono essere pre-processati in modo
opportuno, combinati in modo coerente ed infine focalizzati utilizzando uno schema di
focalizzazione 2D.

(ii) Tecnica decentralizzata per la Focalizzazione D-ISAR (DT-DISAR): questo ¢ un approccio

alternativo, in cui prima vengono focalizzate N immagini ISAR a bassa risoluzione, come
collezionate da ciascun sensore equivalente, le quali vengono poi combinate coerentemente per

ottenere un’immagine ad alta risoluzione.

I due approcci vengono separatamente dettagliati nei seguenti paragrafi.
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I11.4.1 Tecnica Centralizzata per la Focalizzazione D-ISAR (CT-DISAR)

Lo schema di elaborazione del CT-DISAR ¢ mostrato nella Fig. III-9. Il passo principale ¢
contenuto nel primo blocco (nella cornice rossa tratteggiata), chiamato “Pre-elaborazione e
combinazione coerente”. Lo scopo della pre-elaborazione ¢ quello di combinare in maniera
opportuna i dati multi-canale, in modo che successivamente possa essere applicata la convenzionale

tecnica di focalizzazione ISAR singolo canale.

La parte di pre-processing ha un numero di rami pari al numero N di sensori equivalenti nella
formazione; I’n-esimo ramo riceve in input 1 dati grezzi (nel dominio tempo veloce — tempo lento)

dall’n-esimo sensore e consta delle seguenti operazioni:
¢ Range dechirping e deskewing per rimuovere la Residual Video Phase;
¢ Compensazione della fase del fulcro del target;

e Selezione temporale, realizzata al fine di garantire un’acquisizione complessiva del
bersaglio con moto rotatorio continua e senza sovrapposizioni, come spiegato nel paragrafo

I11.3;

e Shift temporale (nel tempo lento) per allineare correttamente gli echi collezionati dai sensori

multipli;

¢ (Combinazione temporale delle versioni shiftate del segnale al fine di sintetizzate un segnale

combinato, come dallo schema nel paragrafo III.3.

E interessante notare che gli ultimi 4 step sono la diretta applicazione della combinazione relativa

al D-ISAR presentata nel paragrafo 111.3

N

A questo punto della procedura, il segnale combinato ¢ ricostruito e pud essere focalizzato
utilizzando una tecnica di Focalizzazione standard. Come si puo vedere, a causa della geometria
ISAR, i dati combinati sembrano seguire la motion compensation relativamente ad un punto, [I1I-
15], quindi ogni tecnica di focalizzazione 2D per radar ad aperture sintetica (in grado di considerare
e compensare la Range Cell Migration), che operi su dati dopo la motion compensation, puo
ritenersi adeguata per realizzare I’appropriata focalizzazione 2D. Una scelta naturale sarebbe
certamente il Polar Format Algorithm (PFA), che viene tipicamente utilizzato nelle elaborazioni
ISAR. D’altra parte anche tecniche basate sulla motion compensation rispetto ad una linea

potrebbero essere applicate, qualora venga introdotto un adeguato stadio di conversione per
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correggere 1’insieme dei dati a disposizione. In questo caso sia ’'RMA che il Frequency Scaling

Algorithm potrebbero essere sfruttai per focalizzare I’'immagine ISAR combinata.
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INPUT DATA - SENSORE 2

INPUT DATA - SENSORE N

5, (n,9) 55 (n,1) l sN(n,ff
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4 Az
é4— o — R 54— Tt
A A e ;
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Y A\ 4 \4
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COMPENSATION
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OUTPUT OUTPUT

Fig. I1I-9 Catena di processing della la tecnica centralizzata per ISAR Distribuito.
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Come esempio di applicazione, in questo studio viene utilizzato il Range Migration Algorithm,
RMA, che ¢ una tecnica ben nota comunemente utilizzata per focalizzare le scene SAR, [III-17], ed
inoltre applicata nel SAR bistatico, [III-28]. Sebbene altre tecniche, come il PFA gia menzionato,
rappresentino una scelta pit comune in ambito ISAR, 1’uso di una tecnica basata sul RMA puo
consentire facilmente lo sfruttamento simultaneo del moto sia delle piattaforme sia del target per un
imaging ibrido SAR/ISAR. Sebbene I'uso del’RMA (come anche del Frequency Scaling) permetta
la semplice estensione al caso SAR/ISAR in presenza di una componente di moto delle piattaforme,
qui si accenna solamente ad una tale possibilita senza indagare ulteriormente, al fine di favorire la

comprensibilita del principio dell’ISAR distribuito.

Dato che I'imaging ISAR puo essere associato all’imaging SAR in modalita Spotlight e dato che
tipicamente si utilizzano forme d’onda linearmente modulate in frequenza di tipo chirp, la
focalizzazione basata sull’algoritmo RMA per D-ISAR viene sviluppata considerando che la
compressione della forma d’onda in range venga realizzata mediante la tecnica del dechirping. Di
conseguenza, dopo il riallineamento temporale dei segnali di output degli N rami realizzato al fine di
sintetizzare 1 dati ISAR a singolo canale, la tecnica RMA viene applicata nella sua versione standard,
composta da una trasformata di Fourier nel dominio azimuthale, I’interpolazione di Stolt e una

trasformazione di Fourier inversa 2D per produrre I’immagine focalizzata.

Come ¢ stato gia detto, 1’applicazione della focalizzazione RMA richiede I’introduzione di uno
stadio di conversione per modificare i dati, ovvero per renderli tali da essere equivalenti a quelli che
si potrebbero registrare applicando la motion compensation rispetto ad una linea. Questo allo scopo
di effettuare un adattamento da ISAR a SAR, in modo tale che i dati ISAR acquisiti da un target con
moto rotatorio possano emulare i dati SAR acquisiti da una piattaforma con moto rettilineo uniforme

per un target stazionario.

La Fig. III-10 mostra il concetto di adattamento per il caso ISAR multistatico con due
piattaforme. La rotazione del bersaglio intorno al suo fulcro puo essere equivalentemente vista
come una rotazione opposta del sistema radar intorno allo stesso punto, essendo perd il target
stazionario; conseguentemente i dati ISAR sono del tutto equivalenti a dati acquisiti da un SAR che
st muova di moto circolare uniforme, essendo la traiettoria del sensore 1 (assunto attivo e quindi in
grado di trasmettere il segnale radar) indicata dall’arco di circonferenza rosso di raggio R; e la
traiettoria del sensore 2 (che viene generata dall’acquisizione bistatica del sensore passivo che si

trova a distanza R, dal fulcro del target) rappresentata dall’arco di circonferenza rosso con raggio
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(R;+R2)/2. Queste traiettorie circolari sono successivamente riportate alle traiettorie rettilinee del
SAR convenzionale semplicemente aggiungendo ai dati acquisiti dal sensore 1 un termine di fase
relativo alla differenza tra la traiettoria circolare e 1’equivalente traiettoria rettilinea in blu, che
osservi la stessa apertura, e facendo lo stesso per il sensore 2. Dopo I’operazione di selezione
temporale, ove sia necessario a causa della parziale sovrapposizione delle acquisizioni, le due
osservazioni possono essere allineate per emulare dei dati SAR acquisiti da un singolo sensore

trasportato da una piattaforma la cui traiettoria sia rappresentata dalla linea rossa.

L’adattamento dei dati da ISAR a SAR per il caso MIMO ¢ mostrato invece nella Fig. III-11, per
il caso di due piattaforme con sensori attivi, uno dei quali in grado di separare e ricevere anche la
forma d’onda trasmessa dall’altro sensore, dando quindi origine ad un’osservazione bistatica che va
ad aggiungersi alle due osservazioni monostatiche pertinenti a ciascun sensore. L.’adattamento ¢
concettualmente equivalente a quello realizzato per il caso multistatico; i dati ISAR sono
equivalenti ai dati SAR in cui la piattaforma abbia un moto circolare uniforme acquisiti mediante il
sensore 1 (assunto attivo), che si muove lungo la circonferenza in rosso di raggio R; dal sensore 2
(che riceve a distanza Rj il segnale corrispondente alla trasmissione dalla piattaforma a distanza
R}), che si muove lungo la circonferenza in rosso di raggio R,=(R;+R3)/2, ed infine dal sensore 3

(assunto attivo), che si muove lungo la circonferenza in rosso di raggio Rj (nella Fig. III-11 R;=R3).

Queste traiettorie circolari vengono quindi riportate a traiettorie rettilinee, convenzionali per le
acquisizioni SAR, semplicemente aggiungendo ai dati relativi al sensore 1 il termine di fase relativo
alla differenza tra la sua traiettoria circolare e I’equivalente traiettoria rettilinea in blu, che osservi
la medesima apertura angolare, e applicando quindi lo stesso procedimento per i sensori 2 e 3.
Anche in questo caso, dopo aver realizzato una selezione temporale eventualmente necessaria, le tre
osservazioni possono essere allineate per ottenerne una equivalente in grado di emulare dati SAR

acquisiti da un singolo sensore che si muova di moto rettilineo uniforme lungo la retta rossa.

I dati SAR sintetizzati, equivalenti a quelli di un sistema SAR a singolo canale, vengono
successivamente elaborati con un algoritmo di focalizzazione tradizionale come il Range Migration
Algorithm per ottenere I’immagine focalizzata del bersaglio, ma con una risoluzione nel dominio di
cross-range incrementata dipendentemente dalla lunghezza dell’apertura sintetica equivalente

sintetizzata mediante il D-ISAR.
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Fig. III-10 Adattamento congiunto alla motion compensation rispetto ad una linea nel caso

multistatico.

Fig. ITII-11 Adattamento congiunto alla motion compensation rispetto ad una linea nel caso MIMO.

157



SAPIENZA CAPITOLO IIT

UNIVERSITA DI ROMA

I11.4.2 Tecnica Decentralizzata per la Focalizzazione D-ISAR (DT-
DISAR)

L’espressione nell’Eq. IT1I-26 per il segnale combinato richiede che vengano effettuati uno shift ed
una limitazione in tempo, prima della combinazione coerente. L’ implementazione di appropriati
spostamenti temporali (specialmente se corrispondenti ad un numero non intero di campioni) pud
essere realizzata piu facilmente nel dominio della frequenza, mediate la moltiplicazione di termini
lineari di fase a valle dell’applicazione di una trasformata di Fourier nel tempo lento. La
ricombinazione dopo la trasformata di Fourier ¢ particolarmente interessante, dato che conduce
direttamente ad uno schema di combinazione da utilizzare dopo la formazione delle singole
immagini ISAR da ciascuno degli N sensori equivalenti. In questo caso, prima di tutto si ottiene
un’immagine ISAR a bassa risoluzione per ogni sensore equivalente, successivamente 1’immagine
con la risoluzione incrementata viene sintetizzata attraverso una opportuna operazione di

combinazione.

Per derivare la procedura esatta, si consideri nuovamente I’Eq. III-26 e si assuma che la
migrazione in range sia trascurabile. Come nel paragrafo II.3, la focalizzazione approssimata di

un’immagine ISAR ¢ ottenuta mediante una trasformata di Fourier calcolata per

f= 2D s Bo X¢r » OVVETO

A

N Arx
—R
Seomp(f)] ,_ 20 =7 4" S5, (t—t, ) rect, (t—1,+A1)) . 20 =
f =1 XerCcosfy = }‘ f —7xcrc0s,30 Eq. T11-30

N o ar,
=Zej A e i2n Sty 3{sn (Dyrecty (t+At, )}‘

n=l1

_ 20
f= 1 xchOS:BO

Come ci si puo aspettare, I’Eq. I1I-30 mostra che la ricombinazione nel dominio della frequenza
corrispondente al cross-range si ottiene semplicemente applicando un opportuno shift lineare alla

trasformata di Fourier, calcolata in specifici punti, dei dati acquisiti dal singolo sensore equivalente.

Per operare dopo la focalizzazione delle singole immagini, si richiama il fatto che, basandosi
sull’Eq. III-15, I’'immagine focalizzata a bassa risoluzione per I’n-esimo sensore equivalente ¢ data

dalla trasformata di Fourier del corrispondente segnale (se necessario dopo la selezione temporale

su di un intervallo T,) calcolata in f = — 7cos B, x\". Sinoti che la direzione cross-range del k-

esimo scatteratore per 1’acquisizione globale ¢ differente dalla direzione cross-range per 1’n-esimo

Sensore:
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xf, =1, SIngy cosy,, cos(H,? —(oq+oy)/2)=

=7, SIng@, cosy, cos(H,? -, +0,—(0q+0y ) 2)=
Eq. I1I-31

= 1 singy, cosy, lcos(@ —ar, )cos(r, —(0g +aty )/ 2)—sin(@) —ar, ) sin(a, —(o4 +aty, )/2)]:

k(n) k(n)

=x,,  cos(@,—(0q+0 )] 2)—x,"" sin(e,—(o4+ay)/2)

In particolare essa dipende sia nella posizione in cross range che in slant range nel sistema di

coordinate dell’n-esima immagine attraverso una rotazione di un angolo paria &, — (&, +a,)/2.

Dato che per ottenere I'immagine bisogna calcolare la trasformata di Fourier in

f :—ZTwcos Bo x.r, la trasformata di Fourier effettuata per i dati acquisisti dall’n-esimo singolo

sensore (0 meglio I’n-esima immagine ISAR a bassa risoluzione) deve essere ruotata di un angolo

pari a &, —(a,+a,)/2 prima della combinazione coerente nel dominio delle frequenze

azimuthali.

Lo schema di principio dell’elaborazione D-ISAR ¢ mostrato nella Fig. III-12 per il caso di N

sensori equivalenti, corrispondenti a S sistemi radar reali. Tale schema ¢ organizzato in 5 step:

STEP 1: Quando le osservazioni da differenti sensori sono parzialmente sovrapposte,
(a,— &, <wWT ), & necessario ridurre il tempo di acquisizione per il singolo sensore, scartando la
parte dei dati acquisiti nel tempo T ma non compresi nell’intervallo T,, cosicché

wT, =a, —a,_, . L operazione di Time Selection ha come risultato:
S (1) =5, () recty (t+At,) Eq. I11-32

in cui At, ¢ lo shift dell’istante centrale quando la procedura di finestratura scarta asimmetricamente

porzioni dell’n-esima acquisizione, cosa che accade sempre per s(t) e sn(t).
STEP 2: Si calcola la Trasformata di Fourier sugli N canali.

STEP 3: Si interpola l’output della trasformata di Fourier per implementare la rotazione

dell’immagine.
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STEP 4: Si compensano tutti i termini di fase del segnale ricevuto dovuti alla differenti distanze in

slant-range dei sensori dal fulcro del target.

STEP 5: L’ultimo step consiste nella combinazione temporale delle N acquisizioni.

Segnale 1 Segmale n Segnale N
¢ o000 ¢ (=N ol el ¢
TIME TIME TIME
SFLECTION SELECTION SELECTION
FFT FFT FFT

(? ¢ J—Rl ¢ .f— ()'i() I J'_Rj\f

=jim fy e—J1ir fiy g—Jim fiy

K
v

IMMAGINE

Fig. ITI-12 Schema di principio nel domino di Fourier per il D-ISAR con N sensori equivalenti.

Seguendo questo schema di principio, si pud ottenere una tecnica di focalizzazione 2D
decentralizzata per ISAR distribuito sostituendo la FFT sul singolo sensore equivalente con una
tecnica di focalizzazione 2D. La tecnica ¢ mostrata nella Fig. III-13, assumendo che la tecnica
RMA venga utilizzata indipendentemente per ciascun sensore equivalente. Come detto per il caso
centralizzato, la scelta della tecnica RMA ¢& solo un esempio, e ogni altro algoritmo di
focalizzazione 2D puo essere utilizzato. Il vantaggio dell’RMA ¢ una semplice estensione al caso di
elaborazione SAR/ISAR ibrida, se le piattaforme sono caratterizzate da una componente di moto
non trascurabile. Ad ogni modo il Polar Format potrebbe essere utilizzato per evitare il bisogno di
uno stadio di adattamento per trasformare i dati acquisiti in un data set caratterizzato dalla motion
compensation rispetto ad una linea. Le immagine SAR individuali vengono quindi ricombinate
mediante interpolazione e compensazione della fase, basata sia sul riallineamento della fase del

fulcro, sia sulla compensazione di un termine lineare di fase.
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Fig. ITI-13 Catena di processing della la tecnica centralizzata per I'ISAR Distribuito.
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Si osserva nello specifico che in questo caso si assume che [’adattamento alla motion
compensation rispetto ad una linea venga realizzato indipendentemente per ciascun sensore
equivalente. In questo caso ¢ ragionevole assumere che la linea scelta sia ortogonale alla direzione
in range del singolo sensore equivalente, essendo questa la scelta piu naturale per un sensore

indipendente. Questo principio ¢ illustrato nella Fig. III-14 e nella Fig. I1I-15.

Fig. ITI-14 Adattamento indipendente alla motion compensation rispetto ad una linea nel caso

multistatico.

Fig. [lI-15 Adattamento indipendente alla motion compensation rispetto ad una linea nel caso
MIMO.
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In ogni caso, questa scelta richiede uno stadio di interpolazione. Una soluzione alternativa per il
DT-DISAR ¢ quella di produrre le immagini indipendenti con differenti angoli di vista (ovvero gia
ruotate), in modo da evitare il bisogno dello stadio di interpolazione per ricombinare 1 segnali. A
tale scopo, si noti che la direzione in cross-range del k-esimo scatteratore per 1’acquisizione globale

nell’Eq. III-31 puo essere approssimata, per piccoli angoli di vista, come segue:

k _ _k(n)
_xcr

k(n)
'xC}" r

cos(a, —(oq+ayn)/2)—x,"" sin(e, — (g +ay )/ 2)=

Eq. I1I-33

I

XK _ k) sin(ar, — (04 +ay )12

Nello specifico, la direzione in cross-range ¢ corretta utilizzando anche la direzione in cross-range
5 . . . N ’ . .
per I’'n-esimo sensore, e quindi la frequenza pud essere decomposta come f = f +Af,, in cui

20 . . . . .
f= —TCOS B, x5 & la frequenza che corrisponde direttamente alla coordinata in cross-range

locale (ovvero corrispondente all’n-esimo sensore equivalente), e il termine di correzione, che

dipende dal range locale dello scatteratore, ¢ dato da

r

20 .
Af, =—7cosﬂn x5 sin(ar, — (o +ay )12) Eq. I1I-34
Questo permette di riscrivere il segnale combinato come:

N A
jiRn _i .
S (D20 g =2 €4 € Sy, recty (+a1)e ) o, EeHL3S
ﬂ, cr —_—

o M cos,

Tale elaborazione viene implementata come nello schema di Fig. III-16, che ¢ formato da cinque
chiari passaggi. La differenza rispetto allo schema nella Fig. I1I-12 ¢ principalmente nella presenza
dello Step 2, invece dell’interpolazione. Per una implementazione pratica dentro ad uno schema
bidimensionale, ¢ chiaro che la compensazione della frequenza dipendente dal range del secondo
step puo essere applicata ai dati insieme all’adattamento alla motion compensation rispetto ad una
linea. In pratica questo viene automaticamente effettuato se le acquisizioni dai differenti sensori
equivalenti sono realizzate rispetto alla stessa linea, che ¢ ortogonale alla direzione in range
dell’acquisizione globale, in altre parole se la linea ¢ selezionata nello stesso modo fatto per il CT-
DISAR (Fig. III-10 e Fig. III-11). Quindi, I'implementazione pratica alternativa della tecnica DT-

ISAR puo essere ottenuta sfruttando lo stesso schema della Fig. III-13, in cui 1’adattamento alla
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motion compensation rispetto ad una linea viene effettuato allo stesso modo che per il caso CT-

DISAR e I’interpolazione ¢ omessa.

Segnale 1 © 0o © o o © Segnalen © o o o o o SegnhaleN
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Fig. I1I-16 Schema di principio alternative dell’ISAR distribuito nel dominio di Fourier con N

sensori equivalenti.

111.4.2.1  Prova di concetto per il D-ISAR utilizzando lo schema di elaborazione
approssimato

In questo paragrafo viene dimostrato che, sotto opportune ipotesi semplificative, lo schema nella
Fig. ITI-16 consente di ottenere 1’incremento di risoluzione in cross-range desiderato.

Prima di entrare nel dettaglio dello schema di elaborazione, riassumiamo i risultati ottenuti nei
paragrafi precedenti, al fine di capire quanti e quali termini di fase debbano essere tenuti in
considerazione e compensati; questi risultati giustificano lo schema di elaborazione cross-range in

Fig. ITI-16, dimostrandone la validita per via analitica.

Nel paragrafo II1.2, I’espressione del segnale ricevuto ¢ stata esplicitata (Eq. 11I-12); qui se ne

riporta una versione per ¥, =%¥;=0 ¢ ¢, =5 , secondo le ipotesi per cui I’angolo di grazing per
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ciascun sensore sia trascurabile e che lo scatteratore ruoti sul piano XY, a cui appartiene anche la

LOS:

—jaﬂ[Rn +ry sin( 6?,? -, +ar)cos B, ]

Egq. I1I-36
s,(t)=e recty (1) a

In sostanza, la fase ¢ data da un primo termine costante, che dipende dalla distanza R, che separa

I’n-esimo radar dal centro scena, e da un secondo termine variabile nel tempo di tipo sinusoidale.

Si realizzi uno sviluppo in serie di Taylor intorno a t =0 troncato al primo ordine dei termini di
fase dei due segnali; si ottiene

4 .
_JT[R'Z +r, sin(8)-a,, )cos B, +r, wrcos( 6 —a, Ycos 5, ]

Eq. I11-37

s, (f)=e recty (1)

A partire dalla precedente espressione ¢ possibile definire la frequenza doppler del bersaglio,
come vista da ciascuno degli n sensori equivalenti nella formazione considerata, imponendo che
essa sia pari alla derivata rispetto al tempo della fase del segnale ricevuto:

1 d {471'

fn :_EE T[Rn +7 sin[ﬁ,? -, Icos 3, +rka)tcos[¢9,9 -, ]cos 3,1 }:

Eq. [11-38
=" wcos[6; —a, 1cos B,

Al fine di definire le grandezze di interesse per 1’elaborazione distribuita, ¢ necessario identificare
la frequenza doppler centrale per l'intera acquisizione equivalente, corrispondente al piano di
proiezione dell’immagine IPP dell’immagine D-ISAR. Nel caso in cui il numero di sensori N sia
dispari, si identifica come frequenza centrale per l’intera osservazione equivalente quella

dell’osservazione centrale, ovvero si definisce

fo=1 NTH Eq. I11-39

Differentemente, se il numero di sensori N ¢ pari si dovranno fare le seguenti considerazioni; le

frequenze doppler associate alle 2 acquisizioni centrali valgono

2
fa = wcos[0) —a wlcos[By ] Eq. 111-40
2 2 2
2 0
fﬁ l:—zrkwcos[ek —CL’EH]COS[ﬁﬁ 1] Eq. III'41
2 2
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Da queste espressioni, sommando e sottraendo | / 2 e ay /2 all’Eq. 1II-40 e all’Eq. I1I-41
7+ R
2 2

rispettivamente, si ottiene

2 o 1 1
=——r,wcos| 0, —| ay +& —| ay —& cos -
fﬁ ﬂrk [ k 2[ N N”J 2[ N Nﬂ}] [,Bﬁ] Eq. 11I-42
2 2 2 2 2
2 o 1 1
fy =——=nwcos| 0, —|ay+ay |+=|ay-ay cos[By ] Eq. I11-43
—+ A 2l — S+ 2 = =+l —+1
2 2 2 2 2 2
! o1 1 )
A questo punto, definendo per comodita E oy +ay =0y € E N —ay | =fy si
= 4 = 4
2 2 2 2

ottengono le seguenti espressioni per le frequenze doppler associate alle due acquisizioni centrali

f :—% ) wcos[@,? - ]cos[ﬂo lcos[ By ]+%rk a)sin[é’,? - ]sin[ﬂo Jcos[ By 1 Eq. [1-44
2 5 :

_ 2 0 2 - [h0 .
fn T I a)cos[ﬁk oy ]cos[,BO ]cos[ﬂ];,H] P Ty a)sm[Hk oy ]sm[ﬁo ]cos[ﬂ];,H] Eq. I11-45
E’ possibile quindi definire la frequenza doppler del target associata all’acquisizione distribuita,
ovvero I’IPP del D-ISAR, come
2 0
fo ) r, wcos|0; —a [cos[ By | Eq. I1I-46

e di conseguenza ciascuna frequenza doppler f, ¢ esprimibile in funzione della frequenza centrale fj

e dello shift in frequenza Af,, associato all’n-esima acquisizione come segue

Jn = fo+ 4y Eq. I11-47

Si consideri ora il termine di grado zero dello sviluppo in serie della fase del segnale ricevuto

nell’Eq. III-37; a meno del termine dovuto alla distanza tra 1’'n-esimo sensore e il centro-scena

e "4 " e trascurando I’eventuale termine dovuto alla distorsione bistatica cosf,, definendo

inoltre I’ offset in azimuth dell’n-esimo sensore &, =¢(,+A, , si ha
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477[@ sin[ﬁ,? —an]:%”rsm[e,? -0y +A,]=

Eq. I1I-48
4 4 4
=7ﬂrk sin[6} —ao]cos[An]+7ﬁrk wcos[6 —aty 1sin[A, |
Nell’ipotesi in cui A,, e [ siano piccoli e definendo A, =w 1, I'Eq. I1I-48 diventa

4z . r .

— sin[0) —a,, == sin[6; —ay 1-27f o1, Eq. I11-49

La Fig. 1II-16 presenta in forma schematica 1’elaborazione del segnale ricevuto; si lavora in
parallelo sui segnali ricevuti dai diversi sensori, per poi ricombinarli nel dominio della frequenza.
Nella figura sono evidenziati i blocchi che svolgono le varie operazioni, ovvero selezione
dell’intervallo temporale, compensazione dei termini di fase, calcolo della trasformata di Fourier
mediante FFT che permette di rappresentare il segnale nel dominio della frequenza doppler
(dominio immagine) ed eventuale zero padding, moltiplicazione per il segnale rampa, somma

coerente dei contributi dai diversi canali e infine calcolo del modulo quadro.

Viene di seguito riportata la descrizione dettagliata dei vari passi dell’elaborazione, con i

corrispondenti sviluppi analitici:

e PASSO 1: viene realizzata la Time Selection, per evitare di avere ritorni sovrapposti. Tale
operazione ¢ effettuata mediante una semplice finestratura, diversa per ciascuno degli n
sensori, tale per cui il segnale a valle di questa operazione ha durata T, ed ¢ centrato

intorno all’istante At,.
Sp1 =8, (1)-recty (1=At,) Eq. III-50

Gli intervalli temporali delle acquisizioni relative agli N sensori dopo I’operazione di Time

Selection sono

—ZSISM
2 20
Ay — T .

—%a)NStS— peril sensore N Egq. III-51
a, _anHStS a, 1—a,

2w 2w

per il sensore 1
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e PASSO 2: compensazione dello shift in frequenza doppler Af, ,necessaria per traslare il
segnale dalla frequenza Doppler associata all’'n-esimo sensore f,, = f+Af,, intorno alla
stessa Doppler f, associata all’acquisizione D-ISAR. Questa seconda operazione consiste

quindi nella moltiplicazione del segnale dopo Time Selection per la quantita e Il Per

il sensore n quindi si ha:

5,0 (1)=s,, (1)e /2! Eq. I1I-52

e PASSO 3: Trasformata di Fourier dei segnali a valle del PASSO 2. Per il sensore n la
trasformata di Fourier viene calcolata sfruttando la proprieta per cui la trasformata di un
prodotto di segnali corrisponde alla convoluzione delle trasformate degli stessi. Di

conseguenza la trasformata di Fourier di sp,(t), chiamata nel seguito S,3(f), ¢ data dalla

convoluzione della trasformata di s, (f)e”’ 2! con la trasformata di recty (1=At,),
ovVero
A4 [ 0 4oo 2 0_ B
—j~=|R,, +1y sin(6) -ax,) )cos(B,) j2r f+/1rka)cos(9k a, )cos(B,)-Af, |t
Sa(f)=e 4 [e dt

—0Q

«T, sinc({T, e~/ 27 /A =

—j477[[Rn +7y sin(&,? —a, )cos(B, )]

_j%r[Rn +r, sin(6 —ax,, )cos(f3,, )]

—¢ T, sinc(x(f — £, )T, Je /27 =0 /At

Infine, data I’Eq. 11I-48, considerando trascurabili i termini dovuti alla distorsione bistatica

eventualmente presenti, si ottiene,

.4 .
iRy smied e ] Eq. I11-53

; .e+j27ffo 1, e—ﬂﬂ(f—fo)Aln sinc(z(f—fO)Tn)

SnB(f):'e

e PASSO 4: compensazione del termine di fase relativo alla distanza sensore-centro scena
J4l Rn
attraverso la moltiplicazione dei segnali ricevuti per le quantita e~ 4

4r

Ao _
Sn4(f)=Sn3(f)-e] A Eq. I1I-54
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e PASSO 5 : combinazione coerente delle immagini ottenute dagli N sensori, che vengono
sommate dopo essere state opportunamente sfasate, il che corrisponde alla
giustapposizione dei dati nel dominio temporale per ottenere un’apertura sintetica

equivalente maggiore.

N .
Ss(f)= Spa(f)e ™ =

n=l1

A N Eq. I11-55
—J= Tk —0 _; _ .
—e 4 k 'ZTn'e 2z (f fO)(t”-l-At”)Sll’lC(ﬂ'(f—fO)Tn)
n=l1
Dall’Eq. III-55 si ottiene
AT g0 — 2 (f=fo) (t;+At;) -
j rksm[ek ] | T .e J 0) 1 smc7r( _ )T +
Ss(f)=e 1T (7 (f=fo)Ty)
+Ty e PP IO NN sine(7 (f— fo) Ty I+ Eq. I1I-56

N-1 ,
+ ZTn _e_]Z”(f_fO) ([n+Atn ) SlnC(ﬂ'(f—fo)Tn )
n=2

Si consideri il caso di N sensori equivalenti uniformemente spaziati e simmetrici rispetto all’asse

Y; in questo caso valgono le seguenti relazioni.

N +1
o, =|n- > o Eq. III-57
=0 Eq. I11-58
T «
T,.=Th=Ty=—+— Eq. II1-59
out 1 N 2 om q
a
T =Ty = Eq. I11-60
T «
At; =—Aty =——+— Eq. III-61
! N7 4 e d
At, =0 per n=2,...,N-1 Eq. I11-62
‘ —ﬁ—(l_—Njg Eq. T11-63
" w 2 w 4- 1
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Considerando queste relazioni I’Eq. III-56 diventa

4 .
—j—”rk sm[ﬁ,? -]
e A

Ss(f)= F=1fo) Sin(7 (f = fo) T )-cos(R(f — fo) (1 +Ary))+

4 .
—j%rk sm[el? -]

¢ : —j27(f=fo)tn _
Sin(7 (f = fo) Tin)- D¢’ 0)fn =
E
_e 4 | (@ Na)), . _ Z_(l—N)a'D q.
= F=7o) [sm(Zﬂ'(f fo)(a) 2wD+sm[27£(f fo)(2 —Za) + 64
e—j%”rk sin[6~aty L\ sinl 227~ i) I;’Z—Z’)
TS “%?””;7“55} )

sm@xq—h>“j
2w

'4—”rksin ,9—0(0 — -
0 [0 ]'(Z_(l N)ajsinc(ﬂ(f—fo)(T—(l N)aD
2 20 [

In precedenza ¢ stato definito I'intervallo di valori assumibili dall’angolo a, ovvero 0 < a < &T ;

si analizzi adesso come si trasforma Ss(f) per i casi limite di a.

I. a=0.In questo caso tutto va come se ci fosse un unico sensore, dato che tutti i sensori

sono sovrapposti e vedono lo stesso segnale.

S sin00-ay] Eq. [11-65
Ss(f)=e 4 T-sinc[z(f ~ fo)T] '

2. a=wT . In questo caso si verifica un incremento di un fattore N della risoluzione cross-

range; si noti inoltre che anche 1’ampiezza dello spettro del segnale a valle del PASSO 5

aumenta di un fattore N.

Ar . 0
—j—r; sin[6, —a ]
Ss(f)=N-e * A" T sinla(f - fo)NT] Eq. [11-66

Nel caso in cui non venga formulata nessuna ipotesi sulla spaziatura dei sensori, si pu0 dire che il

segnale in tempo corrispondente all’Eq. ITI-55 vale
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+oo 47[ . 0 N
—j—rsin[ 6 —ag ] . _ . ;
ss(=[e "4 N, UG ine (z( f — f)T, )€ 27 i =
— n=l1
= Eq. I11-67
Ar . 0 N
—j—resin[ Oy —ay] .
—e A e 2oty recty (t—t,~At,)

n=l1

Dato che ¢ stata effettuata la selezione temporale, i rettangoli sono tutti adiacenti, I’Eq. I11-67 puo

essere riscritta come

i sin[6 -] £t Eq. [IL68
ss(t)y=e 4 eI 0 recty (1) q- -
in cui Tror vale
N-1 N-1
_ - a, 1—
TTOT :Tl +TN + ZTn :T+ al a2 + aN_l aN + z n-l n+l =
- 20 20 - 2o
Ny _g N o - N-1, Z{ Eq. I11-69
T+ n_ n+1+ n—-1—_ n_T4+ n~ “%n+l
Z 20 z 20 z w

n=l1 n=2

Tornando nel dominio immagine si ha

Ss(f)=e

AT nre0— N-1 N-1

J—1sin[6; —a ] — —

T -[T+Z%]sinc(ﬂ( f- fO)[T+Z%]J Eq. ITI-70
n=l1

n=1

In precedenza ¢ stato definito D'intervallo di valori assumibili dall’angolo a, ovvero

0<ea,_ -, <l ; si analizzi adesso come si trasforma Ss(f) per i casi limite.

1. a,,—a,=0.In questo caso tutto va come se ci fosse un unico sensore, dato che tutti i

sensori sono sovrapposti € vedono lo stesso segnale.

T esinl0f-a Eq. 1171
Ss(f)=e " 4 T-sinc[z(f = fo)T] 4
2. a,—a,=ol . In questo caso si verifica un incremento di un fattore N della risoluzione

cross-range; si noti inoltre che anche 1’ampiezza dello spettro del segnale a valle del

PASSO 5 aumenta di un fattore N.

A .
_17}% sm[@,? -0

Ss(f)=N-e " sinclz(f - f,NT] Eq. [11-72
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I11.4.3 Compensazione dei termini bistatici per [’ISAR Distribuito

Come si evince dall’analisi precedente, gli schemi di elaborazione proposti assumono che
I o . . N . .
angolo bistatico 3, sia considerato approssimativamente costante per le N acquisizioni. Come ¢

evidente, sia per la configurazione multistatica che per quella MIMO la massima differenza di

angolo bistatico ¢ limitata superiormente dall’apertura angolare globale Aé?e(]gcv) . Quindi, a meno che

non si provi a focalizzare le immagini a risoluzioni molto alte, 1’effetto dell’angolo bistatico puo
essere trascurato. Per esempio, in una tipica applicazione in banda X, anche se si desidera una
risoluzione abbastanza alta come 0.5 m, I’angolo globale ¢ 0.03 rad, per cui sin(0.03)=0.03 e 1-
c0s(0.03)= 4.5 10™*. L’impatto di differenti valori di B, di scalare le frequenze azimuthali quando si
considerano insieme sia acquisizioni monostatiche che bistatiche, ¢ quello di generare un errore
sull’asse di cross-range esattamente proporzionale a (1-cos 3,). Per un’immagine dalle dimensioni
di 300 m (+ 150 m) intorno al fulcro, I’errore ai bordi ¢ di 0.0675 m, che ¢ molto piu piccolo della

cella di risoluzione.

Dato che I'effetto principale dell’angolo bistatico sull’espressione del segnale ¢ solo quello di un
errore di posizionamento dell’asse di cross-range proporzionale a (1-cos ;) nell’immagine dell’n-
esimo sensore equivalente, solo questo deve essere compensato, quando esso non sia trascurabile,
ad esempio quando si lavora a frequenza pil basse e/o con risoluzioni piu alte. Si nota
esplicitamente che la scalatura ha impatto sulla risoluzione in cross-range, che a sua volta ha una
relazione monostatica con il valore di A@ effettivo equivalente ottenuto con la coppia bistatica di
sensori reali, e si reduce al valore di ®Tcos B,. Questo suggerisce che, quando si desideri il
massimo incremento della risoluzione attraverso 1'uso di sensori equivalenti multipli, il limite
superiore della separazione angolare consentita tra i sensori equivalenti sia AB<®Tcos B, al fine di

evitare zone prive di acquisizioni nell’osservazione angolare.

Assumendo che non ci siano dati mancanti nell’acquisizione equivalente complessiva (o che si
accetti un impatto trascurabile sulla qualita desiderata dell’immagine in termini di lobi laterali), la
compensazione di questo termine puo essere facilmente realizzata sia nell’approccio centralizzato
che in quello decentralizzato per I'ISAR distribuito. L’approccio centralizzato richiede
un’interpolazione temporale del segnale corrispondente alla coppia bistatica trasmettitore/ricevitore
prima che il segnale combinato sia costruito. Al contrario, 1’approccio decentralizzato richiede
un’interpolazione nel dominio immagine, dopo che le immagini a bassa risoluzione corrispondenti a

ciascun sensore siano state formate. Questa operazione pud realizzarsi congiuntamente
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all’interpolazione richiesta per implementare la rotazione dell’asse, se il primo approccio discusso

nel paragrafo II1.4.2 & considerato.

II1.5  Analisi delle prestazioni teoriche

L’efficacia della tecnica proposta per il D-ISAR ¢ provata prima di tutto mediante bersagli
simulati. Due tipi differenti di target sono considerati: il primo consiste in un singolo scatteratore
puntiforme (cosicché la Point Spread Function - PSF — dell’ISAR distribuito puo essere analizzata)
e il secondo consiste in un bersaglio complesso esteso, una nave costituita da una molteplicita di

scatteratori, al fine di testare la tecnica di focalizzazione proposta per il D-ISAR.

Nello specifico, si considera dapprima un bersaglio puntiforme alla distanza r=4m dal centro
scena, con azimuth 8° = 7/4 e che ruota con una velocita @ = 0.36°/sec. Si considera inoltre una

formazione di due piattaforme A e B, che trasportano due sistemi radar a banda X (Sistemi radar A
e B) che acquisiscono gli echi dallo scatteratore per un’apertura sintetica T=1.59 sec (per

raggiungere circa 1.5 m di risoluzione in cross-range, quando un singolo sensore viene utilizzato).

Si definisce il parametro &4 come la separazione angolare tra le due piattaforme e si analizzano
entrambi i casi di D-ISAR multistatico e MIMO. Quando si considera il caso multistatico, si
suppone che la piattaforma A trasporti il sistema radar attivo e la piattaforma B trasporti il
dispositivo passivo. Utilizzando la notazione dei precedenti paragrafi e ricordando che ¢, — ¢, ¢ la
separazione tra il sensore 1 che trasmette (piattaforma A) e il sensore fittizio 2 (corrispondente
all’acquisizione bistatica dal sensore B), vale la seguente relazione tra @up e @, —Q,:
a, —a,=a,,/2. Nel caso MIMO si suppone che la piattaforma A trasporti un sistema radar attivo
che trasmette e riceve un up-chirp, e che la piattaforma B sia equipaggiata con un sistema radar che
trasmette un down-chirp con due canali riceventi: il primo ¢ adattato alla propria trasmissione,
mentre il secondo ¢ adattato alla trasmissione del sensore A. Utilizzando di nuovo la notazione dei
precedenti paragrafi, la separazione angolare tra i due trasmettitori 1 (sulla piattaforma A) e 3 (sulla

piattaforma B) ¢ &, —a, = @,,, mentre ’acquisizione bistatica del sensore B fornisce il sensore

fittizio 2, per cui vale la relazione @, — @, = a,, /2.

La Fig. III-17 mostra I’immagine dello scatteratore nel dominio della frequenza doppler/ delle

coordinate cross-range per I’'ISAR convenzionale (a singolo sensore) e per il D-ISAR sia
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multistatico che MIMO, per i casi @ p=20&T e a,p=wT . Le PSF in cross-range sono ottenute

applicando lo schema di principio della Fig. III-16. Come si puo vedere, in accordo con la teoria,

quando @ p=2@T si ottiene un incremento della risoluzione in cross-range Yy=2 nel caso

multistatico: lo sfruttamento dei dati acquisiti dai due sistemi radar permette di passare dalla
risoluzione in cross-range di 1.5 m dell’immagine ottenuta con I’ISAR convenzionale a quella di

0.75 m dell’immagine D-ISAR nel caso multistatico. Con la stessa geometria di acquisizione, ma
aggiungendo un secondo sistema attivo, e ricorrendo alla strategia MIMO, si ottiene y=3 arrivando

ad una risoluzione in cross-range do 0.5 m. Quando le due piattaforme sono pil vicine, & p =T ,

si ha y=1.5 nel caso multistatico, ottenendo quindi una risoluzione di 1 m, e y=2 nel caso MIMO, il

che comporta una risoluzione in cross-range di 0.75m.

N —Singolo Sensore

AN\ o=l

\ % =20T
- Caso Multistatico

' U= oT

| Caso MIMO

\1 Oy = 20T

1S(x)| © (dB)

Caso MIMO
by :

i
-1.08 -0.58

i i i i
-3.08 -258 -208 -1.58

Cross range x (m)

i
-3.58
Fig. III-17 PSF in cross-range per ISAR convenzionale e distribuito.

La dipendenza delle PSF in cross-range dal valore aiap viene analizzata per il caso MIMO nella

Fig. 1II-18 e nella Fig. III-19 nelle condizioni &,, <2&T e «,, 22a&T rispettivamente; la PSF
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dell’ISAR convenzionale viene sempre mostrata per confronto. Come si puo notare dalla Fig.
ITI-18, in accordo con la teoria, I’incremento della risoluzione in cross-range progressivamente
aumenta (fino a y=3) per valori della separazione angolare oiap che tendono al massimo consentito
pari a 20T. Inoltre la Fig. III-19 mostra I’effetto di zone prive di acquisizione nell’osservazione
globale complessiva, dovute a valori di otag maggiori del massimo consentito: considerando “gap”
minori o uguali al 10% della singola apertura, si osserva che l’incremento di risoluzione
sostanzialmente si mantiene e che I’effetto principale riguarda il livello dei lobi laterali. Ad ogni
modo, si nota che il livello dei primi lobi laterali si mantiene all’incirca 12.6 dB sotto al lobo
principale, cosicché si pud asserire che la presenza di zone prive di acquisizione nell’osservazione
complessiva risulta in una degradazione molto limitata e comunque accettabile. Ovviamente un
ulteriore incremento di azp degraderebbe progressivamente le prestazioni e originerebbe artefatti:
una possibile soluzione per opporsi a questo effetto potrebbe essere lo sviluppo e I’applicazione di

tecniche di analisi spettrale per “gapped data”, come quella presentata in [I11-24].

O : T I
ggf — Oy = 2wl
i - —o, =168aT
Oy T 1.4 0T
-8 o =120T
@ . . . g =10l
Nv12_ N\ —Singolo sensore |
w | |
ool
\(7 . ‘I'w " I | 9

- i i i
%4708 -458 -408 -358 -308 -258 -208 -158 -108 -0.58
Cross range x (m)

Fig. III-18 PSF in cross-range per ISAR convenzionale e distribuito MIMO con otag<2®T.
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O ‘ ‘
— AB=2mT
: —OLAB=2.02(DT
5L |— AB=2.06(,0T
' —— 0O,y =21 ol
—DLAB=2.12(DT
[IAB=2.16(.0T
—_— AB=2.200T
—Singolo sensore

N ‘ :
-4 -3.5 -3 2.5 -2 -1.5
Cross range x (m)

Fig. I1I-19 PSF in cross-range per ISAR convenzionale e distribuito MIMO con otag=2®T.

Per provare ulteriormente la tecnica, ¢ stato simulato un target distribuito rappresentante una nave
con circa 20m scatteratori, di lunghezza 30 m; la nave ruota intorno all’asse verticale con una

velocita @ = 0.36°/sec. Sono state testate le tecniche di D-ISAR sia nel caso multistatico sia nel

caso MIMO, considerando una formazione di S=2 e S=4 piattaforme aeree, utilizzando la tecnica di
focalizzazione centralizzata mostrata nel paragrafo Il1.4.1. Come precedentemente spiegato, nel
caso MIMO con due piattaforme sono stati considerati un up-chirp e un down-chirp, mentre con 4
piattaforme ¢ stato utilizzato tutto il set di forme d’onda mostrato nella Fig. III-8a. Ovviamente
I’utilizzo di forme d’onda non ortogonali introduce effetti di non idealita nell’immagine finale,
dovuti alla presenza di un sottofondo di segnale residuo non compresso. Comunque questi effetti di
disturbo saranno presumibilmente insufficienti a degradare la qualita dell’immagine in termini di

Peak to Side Lobe Ratio (PSLR) e risoluzione in slant-range.

La Fig. IlI-20 e la Fig. III-21 mostrano le immagini del bersaglio navale considerato, utilizzando
le tecniche di ISAR convenzionale e distribuito (nei casi multistatico e MIMO) con due e quattro

piattaforme rispettivamente. I risultati nella Fig. III-20 sono ottenuti con &4 p=2@T , mentre i

risultati nella Fig. III-21 sono ottenuti imponendo che la separazione angolare tra le piattaforme 1 e
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2 e le piattaforme 3 e 4 sia pari a 2wl e quella tra le piattaforme 2 e 3 sia 4wT . In entrambe le
figure la risoluzione in slant range ¢ stata fissata a 50 cm utilizzando una banda di 300 MHz.
Un’apertura angolare T=1.59 s viene utilizzata per il caso nella Fig. III-20, risultando in una
risoluzione in cross-range di 1.5 m quando viene utilizzato I'ISAR convenzionale (Fig. 11I-20a),
mentre un’acquisizione di T=0.53 s ¢ usata nella Fig. III-21, fornendo una risoluzione in cross-
range di 4.5 m per il caso singolo sensore (Fig. III-21a). Per la configurazione della geometria di
acquisizione considerata, il D-ISAR multistatico permette di ottenere un incremento Y=N=S;
quando si hanno due piattaforme (y=N=S=2), si ottiene una risoluzione in cross-range di 0,75 m
(Fig. III-20b) invece degli 1.5 m forniti dal caso singolo canale. Per una risoluzione piu bassa per
I’immagine ISAR a singolo sensore, 4.5 m nella Fig. IlI-21a, quando il numero di sensori cresce
fino a 4 si ha y=N=S=4, cosicché si ottiene una risoluzione di 1.125 m (Fig. IlI-21b). Per la stessa
geometria di acquisizione, il D-ISAR MIMO consente di ottenere un incremento di risoluzione
Y=N>S; nel caso di due piattaforme aeree, secondo la Fig. III-7, si ottiene y=N=3 e quindi
un’immagine con una risoluzione cross-range di 0.5 m (Fig. III-20c) invece che 1.5 m per il singolo
sensore € 0.75 m per il caso multistatico. Aumentando il numero di piattaforme a quattro, si ha
Y=N=9 e si ottiene una risoluzione in cross-range di 0.5 m invece che 4.5 m per il singolo sensore e

1.125 m per il caso multistatico.

= =] LIL

. .jo.(':)i‘ .
nRaEsan
7 -

’ =‘-Qi(._5'=-
L= 7=

Ground range {m)
Ground range (rn)
Ground range {rn)

-é!' s 'lé.

-10 5 0 5 10 -10 -5 1] 5 10 -10 5 0 5 10
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Fig. I1I-20 Immagini ISAR di una nave nel caso convenzionale (risoluzione in cross range = 1.5 m)
(a), distribuito — caso bistatico (risoluzione in cross range = 0.75 m) (b) e distribuito — caso MIMO
(due piattaforme, tre sensori equivalenti, risoluzione in cross range = 0.5 m) (c).
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Fig. III-21 Immagini ISAR di una nave nel caso convenzionale (risoluzione in cross range = 4.5 m)
(a), distribuito — caso multistatico (quattro piattaforme, risoluzione in cross range = 1.125 m) (b) e

distribuito — caso MIMO (quattro piattaforme, nove sensori equivalenti, risoluzione in cross range =
0.5 m) (¢).

I11.6  Analisi delle prestazioni in condizioni non ideali

Si deve notare che tutte le tecniche di focalizzazione proposte nel paragrafo III1.4 richiedono la
conoscenza della velocita di rotazione del target e della geometria di acquisizione. Dato che il moto
del target non € noto a priori, esso pud essere stimato direttamente dai dati ISAR acquisiti dai
differenti sensori, applicando per esempio le tecniche in [III-18],[1II-19],[III-20] e [III-21].
L’informazione relativa alla geometria di acquisizione, in altre parole la separazione angolare tra le
piattaforme, puo essere derivata da dati di navigazione. Per supportare la pratica applicazione delle
tecniche proposte di D-ISAR, in questo paragrafo si analizzano le degradazioni delle prestazioni
dovute ad errori nella conoscenza del moto di rotazione del target e della geometria di acquisizione.
Piu precisamente, si considera 1’impatto di una non esatta conoscenza della velocita di rotazione del
target e/o della separazione angolare tra due piattaforme successive (assunte come equamente
spaziate in angolo) nella catena di processing nella Fig. III-16. La degradazione della PSF in

azimuth dell’ISAR distribuito € valutata in termini di:
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e allargamento del lobo principale (perdita nella risoluzione in cross-range), quantificato
considerando il parametro p,.;, ovvero il rapporto della risoluzione in cross-range ottenuta

nelle condizioni non ideali rispetto alla risoluzione cross-range ideale;

e shift della posizione del picco (ovvero I’errato posizionamento dello scatteratore puntiforme),

quantificato considerando p,,,, cioe il rapporto tra lo shift in cross-range dalla posizione ideale

e la risoluzione in cross-range;
e diminuzione del PSLR.

Questa analisi di prestazioni ¢ realizzata nell’ipotesi di errori random nella conoscenza del
parametro. In particolare, se ci si occupa della velocita di rotazione, si considera il valore del

parametro utilizzato nella catena di elaborazione della Fig. I1I-16 pari a &=, +¢,, in cui @, ¢ il
valore vero della velocita di rotazione e ¢, ¢ una variabile aleatoria Gaussiana a valor medio nullo
con deviazione standard pari a 7,m,, cosicché 7, rappresenta 1’accuratezza relativa nella
conoscenza del moto del target. Similmente, per la separazione angolare tra due piattaforme
adiacenti, si considera @, =@, +¢, in cui a,; ¢ il valore vero e ¢, € una variabile aleatoria
Gaussiana a valore medio nullo con deviazione standard pari a 7, a,;. Nell’analisi di prestazioni

effettuata si considerano sia 7, che 75, nell’intervallo [0.01, 0.1], quindi con una accuratezza

relative richiesta che varia dall’1% al 10%, il che dovrebbe essere ragionevole in applicazioni

pratiche.

Partendo dal D-ISAR multistatico con S=N=2 e con gli stessi parametri utilizzati per la Fig.
III-17, nella Tabella I1I-2a, sono mostrati il valor medio e la deviazione standard dell’allargamento

del lobo principale ( oy, ), dell’errato posizionamento del picco ( p,,s) € del PSLR come funzioni

di n, per asp=wl e asp=2wT , ottenuti dalla media di 1000 realizzazioni indipendenti di & .
Risultati di una simile analisi per il caso D-ISAR multistatico con S=N=3 e per il caso MIMO con
S=2 e N=3 sono riportati nella Tabella III-2b e nella Tabella III-2c rispettivamente. Come si pud
notare, I’incremento della risoluzione in cross-range generalmente si mantiene anche in condizioni
non ideali, mentre le prestazioni in termini sia di PSLR sia di posizionamento dello scatteratore
peggiorano all’aumentare del moto di rotazione del bersaglio. Piu in particolare, il caso @ p=w&T
mostra di essere pill robusto rispetto al caso a,p=2aT , dato che in questo secondo si sta cercando
di ottenere il massimo incremento possibile di risoluzione in cross-range. Tuttavia si pud osservare

che, anche nel caso peggiore (a5 =2a@T ), le degradazioni delle prestazioni sono contenute, a patto
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che la rotazione del bersaglio sia stimata con un’accuratezza accettabile. Inoltre si possono

confrontare le prestazioni dei casi differenti da due diverse prospettive:

1. stesso numero di piattaforme aeree, differente numero di sensori equivalenti e stesso valore

finale di risoluzione in cross-range: si confronta il caso multistatico S=N=2 e a,p=2aT e il

caso MIMO a p=aT .

2. differente numero di piattaforme aeree, stesso numero di sensori equivalenti e stesso valore

finale di risoluzione in cross-range: si confronta il caso multistatico S=N=3 e a,p=2aT e il

caso MIMO ap=2aT .

Relativamente al punto 1, si puo notare dalla Tabella III-2a e dalla Tabella III-2c che il caso D-
ISAR MIMO con due piattaforme ¢ pit robusto del caso D-ISAR multistatico quando si desidera lo
stesso incremento di risoluzione, ad esempio y=2, dato che una minore aperture angolare tra i
sistemi radar reali ¢ richiesta per il MIMO rispetto al caso bistatico. Relativamente al punto 2, la
Tabella III-2b e la Tabella III-2c mostrano come le prestazioni in termini di peggioramento della
risoluzione, spostamento della posizione del lobo principale e degradazione del PSLR siano
all’incirca le stesse, quando lo stesso numero di sensori equivalenti ¢ considerato per sintetizzare
I’apertura globale, indipendentemente dall’incremento di risoluzione ottenuto come nel caso

multistatico e nel caso MIMO con 3 e 2 piattaforme rispettivamente.

La stessa analisi ¢ stata condotta supponendo un’errata conoscenza della spaziatura angolare delle
piattaforme aeree (errori su @ 4p), ottenendo risultati analoghi, come mostrato nelle Tabella III-3.
In conclusione ¢ stata considerata una combinazione degli errori su e &4 (Tabella I1I-4); come ci
si aspetta, dai confronti dei risultati nella Tabella III-4 con i risultati relativi ai casi precedenti, in
cui veniva considerata una singola sorgente di errore, si puo notare un peggioramento piu veloce
delle prestazioni all’aumentare della deviazione standard degli errori. Ad ogni modo, anche nel caso
peggiore, si osserva una degradazione limitata della PSF azimuthale dell’ISAR, a patto che il moto

del target e la geometria di acquisizione siano conosciuti con un’accuratezza accettabile.
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(2) MULTISTATIC Mo
S=N=2 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
w, | _om=er| 10067| 10068| 1.0043] 10059 10075
am=20r| 09859 | 09826| 09892| 1.036 | 1.1129
o, | _cw=er| 0010I| 00l45| 0023 | 00289] 00936
aw=20r| 00165| 0.0275] 01195| 02437] 03703
n, | Cw=eT| 00048 -0.0036| 00031 | -0.0078| 00144
am=21| 00058 -00049| 0.0068| -0.0211] -0.0022
o —oT| 0.0294| 00552| 00882| 0.1134| 0.1529
am=20r| 0.0575| 0.1083| 0.173 | 02197] 02824
aap=aT| 12.7902| 12.3622| 11.7961| 11.434| 10.7643
T er| 12.1231] 112106] 100403 9421 | 82347
oo || 03823 ] 07216 | 1102 | ra1si| 19072
aw=20r| 08818 15915| 22884 | 27364 | 3.2689
N
MULTISTATIC
S=N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
j, | cam=oT| 09887| 09884 09857| 09896 | 0.9891
aw=20T| 09866| 09844 | 09974 | 1.0515| 1.1679
o, | cw=er| 00145| 00218 00325] 0042 | 01287
aw=20r| 00219 00345| 0195 | 03743 | 0.5969
n, | m=eT| -0.0059] -0.0056| 00055| -00152] 00223
aw=20T| 0008 | -0.008 | 00099 | -0.0436| -0.0123
o, | —or| 0054 | 0.1018| 0.1623| 02091 | 02791
aw=20r| 01037 0.1947] 03097 | 0395 | 05054
as=aT| 12.7619| 123329| 11.7887| 11.4371| 10.8486
T er| 127365 12.2067| 11.2982] 106975 9.5101
oy | Cn=aT| 03942] 07167| 10436] 13236 | 16967
aw=20T| 04061 | 1.0153 | 1.9498 | 2.5695| 3.3655
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(¢) MIMO Mo

S=2 & N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

. asp=aT| 09886 | 09883 | 09857 | 0.9896 | 0.9891
awm=20T| 0.9865| 09846 | 09976 | 1.0516 | 1.168

o, asp=al| 00145 | 0.0218 | 0.0325| 0042 | 0.1287
am=2¢T| 0.0217 | 00343 | 0.195 | 03742 | 0.5972

my asp=al| -0.0059| -0.0057| 0.0055| -0.0152| 0.0223
am=20T| -0.008 | -0.0089| 0.0099 | -0.043 | -0.0127

o, asp=aT| 0054 | 01018 | 0.1623 | 02091 | 0.2791
aw=20T| 0.1037 | 0.1948 | 03096 | 0.395 | 0.5054
asp=al| 12.7619| 12.3329| 11.7887| 11.437 | 10.8486

T 2ar| 127364] 12.2006] 112986] 10.6974| 95101

_— asp=al| 03943 | 07167 | 1.0436 | 1.3236| 1.6967
amp=20T| 04058 | 1.0142 | 1.9486 | 2.5688 | 3.3649

Tabella III-2— Degradazione delle prestazioni dovuta a errori su ® nel (a) caso multistatico con

S=N=2; (b) caso multistatico con S=N=3; (c) caso MIMO con S=2 & N=3.

(2) BISTATIC Mt
S=N=2 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
w, | aw=er| 10076 | 10071 | 10075 | 10042 10074
aw=20r| 09862 | 09827 | 09917 | 1.0252| 1.1229
5, | cm=eT| 00104 00149 | 00221 | 00281| 00361
am=20r| 00164 | 0.0265| 0.1105| 02411 | 0.4066
w, | Can=0T| -0.0054] 00054 -00109] 00004 -0.0194
am=2aT| -0.0074| -0.009 | -0.0205| 0.0011| -0.0324
oy o=l | 00291 | 00546 | 00871 | 0.1126 | 0.1497
am=20r| 00572 | 0.1071| 01709 | 02199 | 0.2921
aap=aT | 12.7944| 12.3689| 11.8183| 11.442| 10.8406
T mer| 1214 | 11234 | 101420| 93775 | 8335
oy, | Gan=oT| 03832 071 | 10656| 13905 | 17303
am=20r| 08708 | 1524 | 2159 | 27268 | 3.2052
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(b) 770!,43
MULTISTATIC
S=N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
N IV 0.9889 | 0.9886 | 0.9908 | 0.9863 | 0.993
ap=20T| 09868 | 09853 | 09929 | 1.0481 | 1.1913
o, | =or| 00146 | 00222 | 00323 | 00404 | 0.053
ap=20r| 00221 | 00345 | 0.1298 | 03979 | 0.6995
I T =T | -0.0074| -0.009 | -0.02 | -0.0005| -0.0397
ap=20r| -0.0117| -0.0155| -0.0401| -0.0039| -0.0689
Gy ass=aT| 00539 | 0.1017 | 0.1626 | 02093 | 0.2811
ap=20T| 01033 | 0.1958 | 0312 | 04012 | 0.5375
as=al | 12.7633| 12.3307| 11.7814| 11.4389| 10.8392
T et | 12735 | 122214] 11383 | 10.6417| 9.5943
oroe |22=OT| 03957| 07212| 10574 | 13287 1.6881
ap=20T| 04216 | 09361 | 1.8006 | 2.5761 | 3.2674
(¢) MIMO Mot
§=2 N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
- as=aT| 09889 | 09886 | 0.9908 | 09863 | 0.993
as=20r| 09869 | 09851 | 0993 | 1.0482 | 1.1914
o, am=aT | 00146 | 00222 | 00323 | 00404 | 0.053
a=20r | 0.0223 | 0.0346 | 0.1293 | 03979 | 0.6994
- as=aT | -0.0075| -0.009 | -0.02 | -0.0006| -0.0397
ap=20r| -00118| -0.0156| -0.0402| -0.0041| -0.0693
oy, am=aT | 00538 | 0.1017 | 0.1626 | 02094 | 0.2811
ap=20r | 0.1034 | 0.1957 | 03123 | 04011 | 0.5374
as=aT | 12.7633| 12.3308| 11.7816| 11.4392| 10.8396
s am=2T| 127353 122225 11.3842| 10.6432| 9.5953
_ am=aT| 03956 | 07211 | 1.0573 | 1.3285| 1.6877
a=20r | 04208 | 0935 | 17997 | 25753 | 3.2671

Tabella II1-3— Degradazione delle prestazioni dovuta a errori su 0z nel (a) caso multistatico con

S=N=2; (b) caso multistatico con S=N=3; (c) caso MIMO con S=2 & N=3.
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(a) BISTATIC Now& Mg,y
S=N=2 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
w, | can=aT| 1007 | 10073 | 10033 10065 | 10115
aw=20T | 09847 | 09862 | 1.0549 | 1.1431 | 1.2608
5, | w=eT| 00118 | 00204 00324] 00654 01174
aw=20r | 00208 | 0.0848 | 03009 | 04309 | 0.539
my | can=oT| 0.0054] -00083| -00005| -0.0066| 00025
aw=20r| 0.0075| -00147| -00079| -0.0345| -0.0417
oy aam=oT | 00397 | 00823 | 01284 | 0.1627 | 0.2008
aw=20T| 00784 | o0.1612 | 02505 | 0306 | 03517
aas=oT | 12.6004| 11.9067| 11.1443| 10.6308| 10.0783
M 2ar | 117188] 10.2983| 8.8239 | 7.9816 | 72327
oy, | 2an=oT| 05086 | 10119 | 15174 | 18858 | 23726
aw=20r | 11468 | 20654 | 29237 | 33326 | 3.6859
(b) MULTISTATIC No&Ma
S=N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
w, | _can=aT| 09887 | 09901 | 09873 | 09906 | 1.0092
aw=20r| 09859 | 09913 | 1.0822 | 12269 | 1.4186
5, | cw=aT| 00168 | 00303 | 00471 | 00829 | 02163
aw=20r | 00269 | 0.1329 | 04699 | 07368 | 0.9576
w, |_cw=ar| 00071 0015 | 0003 | -00169| -0.0048
aw=20r | -0.0126| -00285| -0.022 | -0.0745| -0.0854
oy axs=aT | 00741 | 0.1523 | 02376 | 03007 | 03721
aw=20T | 01413 | 02934 | 04536 | 05567 | 0.6402
aap=oT | 12.5665| 11.8732| 11.1636| 10.6774| 10.1905
T et | 125248| 11.5324] 10.1298| 92293 | 84002
oy | Gan=eT| 05193 10051 | 14212 | 17577 | 21797
am=20r | 05871 | 1.6479 | 2.8805 | 34299 | 3.9555
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(c) MIMO No& Mg,y
§=2 N=3 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

m, |Gzt 0.9887 | 0.9901 | 0.9873 | 0.9907 | 1.0092
as=20T| 09859 | 09913 | 1.0821 | 1227 | 1.4158

o, |Gz 0.0168 | 0.0303 | 0.0471 | 0.0829 | 02163
as=20T | 0.0269 | 0.1329 | 04698 | 0.7366 | 0.9537

S B =T | -0.0071| -0015| -0.003 | -0.017 | -0.0048
as=20T| -0.0129| -0.0287| -0.0221| -0.0747| -0.0856

oy am=aT | 00742 | 0.1523 | 02376 | 03007 | 03721
am=20T|  0.1414 | 02934 | 04535 | 0.5566 | 0.6403
ass=oT | 12.5665| 11.8733| 11.1638| 10.6775| 10.1908

T mer | 12525 | 11.5333| 10131 | 92303 | 84106
oo |Can=eT| 05193 | 1005 | 14211 | 17576 | 2.1797
am=20r | 05863 | 1.6472 | 2.8802 | 3.4303 | 3.9567

Tabella I11-4 Degradazione delle prestazioni dovuta a errori su ® € 0ap nel (a) caso multistatico con
S=N=2; (b) caso multistatico con S=N=3; (c¢) caso MIMO con S=2 & N=3.

1.7  Applicazione a dati ISAR reali

La tecnica descritta precedentemente ¢ stata applicata a dati ISAR reali (forniti dalla ex DERA
all’universita “La Sapienza”) acquisiti dal sistema in banda X ad alta risoluzione Mobile
Instrumented Data Acquisition System (MIDAS), relativi ad un target su una piattaforma rotante
(Fig. III-22). 1l target viene illuminato con una sequenza coerente di impulsi a banda larga (forme
d’onda stepped chirp, formata da sotto-chirp con una banda di 250 MHz e con una lunghezza
d’onda di 0.03 m). La banda dell’impulso e la rotazione della piattaforma creano il potenziale per

ottenere un’elevata risoluzione in entrambe le direzioni.

La Fig. III-23 mostra un esempio di profili in range ad alta risoluzione (6.6 cm) acquisiti
relativamente ad un target durante una rotazione completa della piattaforma. Dato che questi dati
reali sono singolo sensore, ¢ necessario emulare 1’acquisizione D-ISAR con due sensori. A questo
scopo si selezionano gli intervalli di elaborazione coerente per i sensori A e B al fine di garantire
un’osservazione continua della rotazione del target, essendo perd tali intervalli separati da una
completa rotazione della piattaforma; la Fig. III-23 mostra i Coherent Processing Interval (CPI)

selezionati per i sensori A e B. Ovviamente, agendo in questo modo, si emula un’acquisizione D-
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ISAR costituita da due osservazioni monostatiche: quindi ci si aspetta un incremento massimo della

risoluzione in cross-range pari a due.

@l+2n
I
SensoreA Vi | ]
—-—-._.__‘__‘E‘* I| fi Sensore B
Vigd
HH,
i
|I'

Fig. ITI-22 Ground target su una piattaforma rotante e D-ISAR emulato.

Slant-range (m)

0 50 100 150 200 250 300 350

Angolo di aspetto (gradi)

Fig. I1I-23 Profili in range ad alta risoluzione (6.6 cm di risoluzione in range) acquisiti da un

camion durante una rotazione completa della piattaforma e D-ISAR emulato.
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Sono stati considerati due diversi set di dati: il primo ¢ costituito da due corner reflector allineati
lungo la stessa radiale a 1.5 m (target 1) e a 1 m (target 2) dal centro della piattaforma, mentre il
secondo ¢ costituito da un camion a 9° di angolo di grazing. Le Fig. [II-24a-b mostrano I’immagine
dei riflettori nel piano slant-range cross-range ottenute utilizzando rispettivamente 1I’ISAR
convenzionale (una singola apertura di circa 0.86°) e distribuito (due aperture non sovrapposte
ciascuna di 0.86°). Si puo notare come entrambe le immagini abbiano la stessa risoluzione in slant-
range (circa 60 cm), mentre la risoluzione in cross-range aumenti da 1 m a 50 cm, andando
dall’ISAR convenzionale (Fig. III-24a) a quello distribuito (Fig. III-24b), come ¢& chiaro

dall’ispezione delle sezioni nella Fig. I11-25.

Le Fig. III-26 a-b e la Fig. I1I-27 mostrano gli stessi risultati per il camion; le sue immagini nel
piano slant-rane e cross-range, ottenute utilizzando I’ISAR convenzionale (una singola apertura di
circa 4.3°) e distribuito (due aperture non sovrapposte ciascuna di 4.3°), mostrano un incremento
della risoluzione in cross-range da 0.2 m a 0.1 m, andando dall’ISAR convenzionale a quello
distribuito, come ¢ chiaro dall’ispezione delle sezioni nella Fig. III-27, mentre la risoluzione in slant

range ¢ fissata a 6.6 cm in entrambi i casi.

L’accordo tra la teoria e i risultati sui dati reali supporta la pratica applicazione della tecnica di D-

ISAR proposta.

Slant-range (m)
Slant-range (m)

Cross-range (m) Cross-range (m)

Fig. I1I-24 (a) Immagine di due Corner Reflectors con ISAR convenzionale; (b) Immagine di due

Corner Reflectors con ISAR distribuito.
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Fig. I1I-25 Sezioni in Cross range per entrambi 1 Corner Reflector

Slant Range (m)
Slant Range (m)

Cross Range (m) Cross Range (m)

Fig. I1I-26 (a) Immagine del camion con ISAR convenzionale; (b) Immagine del camion con ISAR

distribuito.
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Fig. I1I-27 Sezioni in Cross range per uno scatteratore dominante nel bersaglio.

II1.8  Stima di moto rotatorio multi-sensore per 'imaging ISAR
distribuito

Nello scenario considerato per lo studio di una tecnica di stima di moto multi-sensore, due
piattaforme trasportano sistemi radar che osservano lo stesso bersaglio. Esso (ad esempio una nave)
¢ modellato come un corpo rigido con K scatteratori dominanti, ciascuno dei quali con riflettivita
complessa costante durante il tempo di apertura T. Come noto, il moto del target puo essere
scomposto come una traslazione del fulcro ed una rotazione del bersaglio intorno a questo punto.

Assumendo la traslazione compensata ci si concentra sulla rotazione.

La Fig. 1II-28 mostra la geometria ISAR considerata: nel sistema di riferimento (O,X,Y,Z) il

fulcro del target ¢ posizionato in (0,0,0) e il k-esimo scatteratore con coordinate [x,? y,? z,?] a

centro apertura (tp=0) ruota con una data velocita ® intorno all’asse Z. La condizione operativa ¢
data da due sistemi radar A e B che trasmettono forme d’onda a banda larga. In questo scenario B ¢
in grado di ricevere I’eco alla sua trasmissione e alla trasmissione del sensore A (D-ISAR MIMO)

dando origine al sensore fittizio C.
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Fig. I1I-28 Geometria D-ISAR per lo studio della stima di moto multi-sensore

In un tipico tempo di osservazione di pochi secondi a per gli usuali valori di aperture angolare, la
fase del segnale ricevuto pud essere approssimata dal suo sviluppo in serie di Taylor intorno a t=0
(tempo dell’immagine) fino al secondo ordine. Sotto queste assunzioni, se si considera I’ipotesi di
angoli di grazing trascurabili, il segnale ricevuto dall’antenna I' (I'=A, B o C) dal k-esimo

scatteratore puo essere scritto:

. a
2l @y+afi (@) r,efyk(frw{brf]ﬁr‘“’) c T Eq. 11173

=

serlt)=A e :

in cui Ay ¢ la riflettivita complessa del sensore I', bas=0 e bc=1 e aup ¢ ’angolo tra le LOS (Line

Of Sight) dei sensori A e B. Il parametro f;’k ¢ la frequenza doppler dello scatteratore,

corrispondente all’IPP del sensore C, mentre Af; - rappresenta lo shift Doppler rispetto a fc?k

quando lo stesso scatteratore ¢ visto dal sensore I': quindi Afx a=- Afx, Afi s=Afx € Afi.c=0. 1l termine
Y"1~ & la distanza in slant-range dello scatteratore dal centro di rotazione per il sensore I e Bw) e il

parametro di focalizzazione, [III-19]. Tutti i termini introdotti sono definiti come:

0 0
F0 Z_2%® (OB | g Af ()= 22k D in| FaB
v 2 ' A 2 Eq. [I1-74
i .

0 .0 27@
YkI‘:rk Sln[ak’r] & ﬂr(a))=T

in cui A & la lunghezza d’onda trasmessa, r, e 6 sono come nella Fig.1, 6 =600 ,p/2,
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Come si puo notare dall’Eq. II1-73, la fase dello scatteratore ¢ composta da tre contributi: il primo

dipende da ffk ed ¢ comune a tutti i sensore, mentre gli altri, che dipendono da Af; (@) e Yko,r,
variano considerando 1 diversi sensori.

Nello studio si assume che K scatteratori dominanti del bersaglio occupino K celle in range e che
la migrazione in distanza possa essere trascurata (in una applicazione pratica, come in [III-22], si
puo seguire una procedura iterativa). Il segnale ricevuto dal sensore I' dalla k-esima cella in range

(k=1,...,K) al tempo t, (m=-M/2,...,M/2) ¢ scritto come:

Yir (tm)=Ak,rej Per ("")+nk,F (t,) Eq. I1I-75

in cui si assume che la riflettivita complessa A, sia un parametro non noto e deterministico, che
Oer(ty) sia come nell’Eq. 11I-73, che nr(t,) sia il contributo del disturbo per il sensore I', qui
modellato come un rumore bianco Gaussiano, e infine che M sia il numero di campioni nel tempo
di apertura T. Vale la pena notare che la riflettivita complessa dello stesso scatteratore, osservato da
differenti sensori, non viene qui vincolata ad avere gli stessi valori, consentendo quindi una parziale
decorrelazione. Ovviamente, se la disposizione dei sensori fosse adatta a formare un’immagine D-
ISAR, il loro posizionamento angolare sarebbe tale da rendere ragionevole I’assunzione di una
riflettivita costante al variare del sensore; ad ogni modo, in un caso piu generale in cui la
separazione angolare sia maggiore, la precedente assunzione non puo essere fatta. Quindi la tecnica

qui proposta puo funzionare propriamente in un caso piu generale.
Definendo il vettore di dati y=[y1T ygy};]r di dimensioni 3KM x 1 ([III-22]), con

Vi :[y{A yic yz,B]T e ykr=[yk,r(t_M/2),...,yk,r(tﬂ,,/2 )}T, la densita di probabilita (pdf) congiunta

dei dati acquisiti vale:

2 1 1
ply)=(z3KM g 238M [ ey ——(y-Sa)” (y-Sa) Eq. 1176

n

in cui o?

¢ la potenza del disturbo. a ¢ il vettore delle ampiezze complesse a=[a1 ...aK]T di
dimensioni 3KX1, con a, :[AkA A AkB]- S ¢ la matrice della fase di dimensioni 3KM X 3K,

che ¢ diagonale a blocchi; il k-esimo blocco di dimensioni 3M X 3 ¢ a sua volta una matrice

diagonale a blocchi, in cui sgr ¢ il blocco di dimensioni M X 1 con I'=A,CB e

Srr= GXP(J' Prr (f—M/z ))--eXP(J' Grr (fM/z ))]T .
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Il precedente modello statistico viene utilizzato nel seguente paragrafo per derivare la tecnica di

stima di moto rotatorio.

II1.8.1 Tecnica di stima di moto rotatorio multi-sensore a Massima
Verosimiglianza

Come si ¢ visto nel precedente paragrafo, differenti scatteratori nelle medesima posizione rispetto
al centro di rotazione subiscono differenti defocalizzazioni quando sono visti da differenti sensori.

Ad ogni modo, ¢ ragionevole assumere che all’incirca la stessa defocalizzazione quadratica ¢

propria di ciascuno scatteratore visto dai differenti sensori equivalenti (YkO’F:Y,gC: yo v T). Su

questa base, la velocita di rotazione ® ¢ I'unico termine non noto nel termine di fase lineare
dipendente dallo shift in Doppler e nel termine quadratico della fase nell’Eq. III-73, mentre si puo
trattare y," come noto, dopo aver selezionato gli scatteratori e scelta la cella di risoluzione in

distanza.

In accordo a quanto detto, la nuova tecnica di stima di moto puo essere riassunta come segue:

1. gli scatteratori dominanti nel bersaglio vengono selezionati;

2. il termine y,” viene valutato come la distanza degli scatteratori dal riferimento, in termini

di numero di celle e di risoluzione in slant-range;
3. lavelocita di rotazione viene stimata (si veda dopo);

4. 1l valore stimato ¢ utilizzato per focalizzare e scalare I’'immagine D-ISAR con una

risoluzione in cross-range incrementata.

Vale la pena notare che, nelle ipotesi di una separazione angolare tra i sensori limitata, ci si
aspetta di avere gli stessi scatteratori dominanti per 1 differenti angoli di vista relativi ai differenti

sensori.

Basandosi sull’Eq. III-76, lo stimatore multi sensore a massima verosimiglianza (Maximum

Likelihood - ML) MS-ML ¢ scritto come:

@ =arg max arg max {ln [p y (y )]} Eq. III-77
2 0

ML
@ O, ’a’fdk
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.. . . 2 . .
Massimizzando la precedente espressione rispetto a 6,” € a s1 ottiene:

(I—S(SHS)_ISH)y

2
@ =argmin argmin{ } Eq. I1I-78

ML o 0
fay

Basandosi sull’Eq. III-78, la stima ML ¢ il valore che minimizza la potenza della proiezione del
segnale ricevuto nel sottospazio ortogonale al segnale utile: questo corrisponde a massimizzare la
potenza della proiezione del segnale ricevuto nel sottospazio del segnale utile. Dopo semplici

passaggi, I’Eq. III-78 diventa:

K 2

A H

a)ML =argmax E argronax{ E ‘skry k,r‘ } Eq. III-79
@ k=l f;  |relaC.B]

Basandosi su quest’ultima equazione, la stima MS-ML ¢ il valore di ® che massimizza 1’uscita

del sistema mostrato nella Fig. I11-29.

Y1a _ @ . o FFT |1 E
c expl 27 Af() 1140 B (@)
I|: E)H,c: _ _ El_' N5 '(.::)_’ max ‘i_
A e:\p(_—_h‘? cos(cqg/2) B () 1% ) i
1 i:‘ﬁ,B _ g . 'El_' N5 ;

e prs@nsl per)

: {:}, max —

EYH,A _ _ “E'_' N5 ;
(E", i e:\p{—j[—lfr Af e (@) r+_1'§; ﬁ,(fa)rz]}
L e ® FFT {H} b max -
A exp'[—ﬁ;% COR(4p ..-"'Z)ﬁr((t))rz )
K | |

YkE _ > _ o FFT |11 |

expl—j [_?r Afir (@) r+_1'§; ﬁr(m}rz])

Fig. I1I-29 Schema di elaborazione MS-ML.

Per ogni valore di o sotto test, il segnale del k-esimo scatteratore ¢ prima riallineato alla sua

frequenza Doppler (come se fosse vista nel piano di proiezione dell’immagine relativo al sensore C)
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e dechirpato, poi se ne fa una trasformata di Fourier (con un opportuno sovracampionamento). La
potenza media del segnale utile ¢ poi stimata mediando su K celle di risoluzione in range il
massimo valore della media, sui differenti sensori equivalenti, dei moduli quadri dei segnali

riallineati, dechirpati e trasformati. Il valore della velocita di rotazione che massimizza la potenza

media del segnale ¢ il valore stimato @ .

Si deve sottolineare che la tecnica proposta si applica a un grande numero di situazioni operative,
come bersagli terrestri con moti rotatori, bersagli aerei con manovre di yaw e bersagli navali che
modificano la propria rotta. Le prestazioni della tecnica MS-ML proposta per la stima del moto

rotatorio sono analizzate nel seguente paragrafo in relazione ad un bersaglio simulato.

I11.8.2 Analisi delle prestazioni della tecnica MS-ML in relazione ad un
bersaglio simulato

L’analisi delle prestazioni ¢ effettuata in relazione ad un target simulato composto da un singolo

scatteratore (K=1). I parametri utilizzati sono:

wy=3.6°/sec;

A=0.03 m;

PRF=500 Hz;

y=0°

0°=1t/4 rad.

La Fig. III-30 mostra la deviazione standard di day,; = (&)—a))/ @ in funzione del rapporto segnale

a rumore del singolo sensore SNRk:IAkIZ/o;,Z, per r=35 m, T=4.77 sec (=50 cm di risoluzione in
cross-range per il singolo sensore) e differenti valori di aag. Per semplicita si assume lo stesso
valore di SNR per i diversi sensori. Per confronto, si mostrano anche le prestazioni ottenibili
applicando la tecnica ML a singolo sensore SS-ML (linea blu), proposta in [III-19], ai dati acquisiti
da un singolo sensore (ad esempio il sensore A) e quelle ottenute applicando la tecnica SS-ML ai

dati acquisiti dai tre sensori e mediando poi i risultati (linea blu tratteggiata).
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Deviazione Standard dell’errore normalizzato

SNR (cB)

Fig. III-30 Deviazione standard dell’errore di stima in funzione del SNR.

Dalla Fig. III-30 si nota come la tecnica MS-ML che sfrutta i dati D-ISAR consente di ottenere
una migliore accuratezza, rispetto a quella ottenuta con la tecnica SS-ML applicata separatamente
ai dati acquisiti da ciascun sensore. Inoltre 1’incremento di prestazioni aumenta all’aumentare
dell’angolo oag. Nel primo caso (curva rossa) ¢ stato considerato il massimo valore di Oap
utilizzabile per assicurare la continuita tra tutte le acquisizioni equivalenti (0ap=0T=0.06 rad);
questa condizione deve essere rispettata per I’imaging, ma non ¢ richiesta per la stima di moto. Al
contrario, aumentare la spaziatura angolare dei sensori aumenta la separazione in Doppler delle

differenti acquisizioni, consentendo una stima pill accurata.

La Fig. III-31 mostra la deviazione standard di o, in funzione di r per differenti valori di SNR,
di T (ovvero di risoluzione in cross-range) e di valori di atag. Come riferimento ¢ mostrato anche il
caso SS-ML. E evidente come, in tutti i casi, la tecnica MS-ML fornisca prestazioni migliori che il
caso SS-ML. In particolare si osserva che 1'uso della tecnica MS-ML ¢ necessaria quando si ha a

che fare con bersagli di dimensioni limitate per ottenere prestazioni accettabili.
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Fig. I1I-31 Deviazione standard dell’errore di stima in funzione della distanza dal fulcro per diversi

valori di SNR e di aiag.

I11.8.3 Applicazione della tecnica di stima di moto MS-ML ai dati reali

La tecnica di stima di moto descritta precedentemente ¢ stata applicata a dati ISAR reali (forniti
dalla ex DERA all’universita “La Sapienza”) acquisiti dal sistema in banda X ad alta risoluzione
Mobile Instrumented Data Acquisition System (MIDAS), relativi ad un target su una piattaforma
rotante (Fig. I1I-22). Il target viene illuminato con una sequenza coerente di impulsi a banda larga
(forme d’onda stepped chirp, formata da sotto-chirp con una banda di 250 MHz e con una

lunghezza d’onda di 0.03 m).

I dati elaborati fanno riferimento ad un camion a 9° di angolo di grazing. La Fig. III-32 mostra

I’immagine ad alta risoluzione (circa 7 cm) del bersaglio di terra considerato.
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Essendo 1 dati reali considerati a singolo sensore, ¢ necessario emulare acquisizioni multi-
sensore. A tale proposito, come fatto in precedenza, si divide 1’acquisizione totale relative alla Fig.
III-32 in due intervalli di elaborazione coerente distinti € non sovrapposti per il sensore A e il

sensore B rispettivamente.

Slant-range (m)

Cross-range (m)

Fig. I1I-32 Immagine di un bersaglio di terra (camion).

La Fig. III-33 mostra la funzione di verosimiglianza in funzione dell’errore normalizzato,
ottenuta utilizzando la tecnica convenzionale SS-ML (applicata separatamente ai sensori A e B, o
mediando su A e B) e la tecnica MS-ML proposta. Il riquadro piu grande si riferisce ad un singolo
sotto-chirp, mentre nel pill piccolo si riportano i risultati ottenuti mediando sugli 8 sotto-chirp a
disposizione. Come si pu0 notare, la tecnica MS-ML fornisce in entrambi 1 casi un ragguardevole
incremento delle prestazioni, consentendo di stimare in modo affidabile la velocita di rotazione
anche in presenza di bersagli con dimensioni limitate (lo scatteratore selezionato ¢ a 3 m dal centro
di rotazione). L’accordo tra la teoria e le prestazioni ottenute utilizzando i dati reali supporta la

pratica applicazione della tecnica proposta.
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Fig. IT1I-33 Normalized Likelihood versus normalized error.

I11.9 Conclusioni

Il concetto di ISAR distribuito ¢ stato presentato al fine di sfruttare i dati acquisiti da sensori
radar multipli trasportati da piattaforme aeree per aumentare la risoluzione in cross-range delle
immagini ISAR. La tecnica D-ISAR ¢ stata derivata per due differenti casi, quello multistatico e
quello MIMO, che corrispondono a potenziali scenari di applicazione, per i quali questa tecnica ¢
particolarmente adatta. Riferendosi a bersagli navali, in presenza di una rotazione estremamente
limitata dovuta a buone condizioni del mare, il caso multistatico corrisponde ad usare un elicottero
in hovering e un insieme di UAV con a bordo dei dispositivi solo riceventi in un’appropriata
formazione, mentre il caso MIMO corrisponde all’'uso di un insieme di elicotteri, con dispositivi

attivi a bordo.
L’incremento della risoluzione in cross-range offerto dall’utilizzo di sensori multipli & stato
quantificato. In particolare, si ¢ mostrato che il miglioramento nel caso multistatico ¢ limitato

superiormente dal numero di sensori reali S nella formazione, mentre per il caso MIMO si pud

raggiungere un incremento superiore. Tale incremento ¢ stato analizzato in dettaglio nel caso
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MIMO come una funzione del numero di sensori reali, e si ¢ mostrato che ¢ pari ad un fattore

moltiplicativo (N/S) che va da 1.5 per S=2 ad S nel limite di S > .

In riferimento al caso di focalizzazione ISAR 2D, in cui si debba correggere la migrazione in
range per focalizzare in modo appropriato I’immagine, si ¢ derivata la catena di processing
necessaria all’implementazione dello schema del D-ISAR. Cio ¢ stato ottenuto proponendo uno
schema sia centralizzato che decentralizzato, in cui le operazioni per combinare le differenti sotto-
aperture vengano realizzate rispettivamente nel dominio temporale (ovvero sui dati grezzi) e nel
dominio immagine (ovvero sulle immagini a bassa risoluzione focalizzate indipendentemente da

ciascun sensore).

Le analisi dei risultati, ottenuti in relazione ai dati D-ISAR simulati, sono state utilizzate per
mostrare come la tecnica proposta sia in grado di fornire 1’atteso incremento di risoluzione in cross-
range sia nel caso multistatico che nel caso MIMO. In particolare, per le configurazioni considerate
in questo studio, si sono ottenuti i seguenti risultati: per il caso di due piattaforme aeree, la
configurazione multistatica fornisce un incremento di risoluzione di un fattore y=2, mentre il D-
ISAR MIMO consente di ottenere Yy=3. Inoltre, per il caso di quattro piattaforme aeree, la
configurazione multistatica fornisce un incremento della risoluzione in cross-range di un fattore

=4, contro 1l fattore y=9 che si ottiene utilizzando il D-ISAR MIMO.

Inoltre, per analizzare il comportamento della tecnica presentata sotto condizioni non ideali, sono
state considerate diverse sorgenti di possibili errori, direttamente correlate allo schema di
elaborazione D-ISAR. In particolare, ¢ stata studiata la degradazione delle prestazioni che deriva da
errori nella conoscenza del moto di rotazione del target, della posizione delle piattaforme e di
entrambi, nel caso di due e tre piattaforme aeree per il D-ISAR multistatico e nel caso di due

piattaforme per il D-ISAR MIMO, mostrando la robustezza della tecnica proposta.

Il D-ISAR ¢ stato inoltre applicato per elaborare dati sperimentali acquisiti da un radar ground-
based operante insieme ad una piattaforma rotante. Questo ha consentito di verificare 1’efficacia

della tecnica di D-ISAR proposta in scenari simili a quelli di applicazioni reali.

Per completare 1’analisi delle prestazioni, una nuova tecnica di stima del moto rotatorio di un
bersaglio, basata sul criterio di massima verosimiglianza, utilizzando i1 dati ISAR acquisiti da
sensori multipli, ¢ stata proposta. L’analisi delle prestazioni ha dimostrato il miglioramento che

deriva dallo sfruttamento dei dati acquisiti da radar multipli rispetto al caso singolo sensore. I
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risultati ottenuti utilizzando dati ISAR reali provano I’efficacia dell’approccio proposto per la stima

del moto rotatorio.
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