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Abstract

    Since the conception of Ultra-wideband (UWB) radar was given first in the

conference of Ultra-wideband radar in Los Alamos in 1990. People have done

a lot of research about it. The main difference between UWB radar and

traditional radar is that UWB radar's fraction bandwidth is wider. So UWB radar

make it possible that some detection that was thinked difficult before. Because

the digital circuit is better on the stability, anti一amming and procesing the

signal, the digital receiver has standed for the developmental direction of the

mordern advanced receiver.

    The paper analyzes the influence of the quantification error existing in the

digital receiver on the output of pulse compressed signal. And then it

introduces a novel technique for digitally obtaining the in-phase(I)and

quadrature (Q) components of an IF signal.it is DPD technique.

    Finally, the influence of quantification error on the output of pulse

compression signal is simulated by using the LFM signal and the NLFM signal.

At the same time the effect of the imbalance of I, Q channel is simulated too.

These conclution have given some reference for the system projection.

Key words:

Ultra-wideband Radar    Receiver    Quantification    Pulse

compression   LFM   NLFM
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第一章绪论

1. 1 引言

    本课题来源于国家九五军事预研项目“超宽带雷达目标信息提取”

    数字信号处理已广泛的用于许多领域。在电子战接收机中.数字信号处理

以往一直使用在晶体检波器之后。即以往的电子战接收机都是先用晶体视频检

波器把射频信号变换成视频信号后，再进行数字化处理，这样检波器就破坏了

信号载频和相位信息。如果检波器能用一个模数转换器 (ADC)来代替，则所

有的信号信息都将保留下来。随着模数转换器 (ADC)技术的飞速发展以及数

字信号处理速度的不断提高，使这一设想成为可能。

    在电子战数字接收机中没有晶体视频检波器，ADC的输出是数字的，数

字信号处理更稳定可靠，因为它没有模拟电路中那样的温度漂移、增益变化及

直流电平漂移。因此，需要的校正也较少。如果能应用高分辨力谱估计技术，

则频率分辨力可以非常精。在许多谱估计方案中，结果与高信噪比时的克拉墨

一劳边界相似，而这种结果模拟式接收机是不能获得的。

    当然，为了变换宽带接收机中的信号，ADC必须以非常高的取样速度工

作。同时为了以较小的量化误差来数字化信号，ADC还必须有许多位数。在一

个ADC中同时要达到这两个目标是非常困难的，为了使ADC达到一定的取样

速度，往往对ADC的取样位数降低要求，这样在数字接收机中就会引人一定的

量化误差，进而对后续的信号处理产生一定的影响。本文就采用调频脉冲压缩

雷达信号的数字接收机中量化误差对脉冲压缩输出结果的影响在理论上进行了

分析和探讨，并用计算机作了大量的仿真。同时对1. Q信道的不平衡性作了分

析，仿真了其对线性调频信号脉压输出的影响。这对数字脉冲压缩系统的工程

实现4有一定的参考价值。

1. 2超宽带雷达数字接收机简介

在实际应用中，我们对从雷达观察空域接收到的信息数企及质量提出了越
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  来越尚的要求了然而一般的现代宙达的频率带宽不超过载频的 I Or,实际{己

  用尽了其提供信息的潜力。一种有效的解决方法是采用超宽带信号 (UWBS).

  超宽带雷达通常定义为:雷达辐射信号的分数带宽 (FBW)大于0.25的雷达

  对于无载波超宽带信号来说，其分数带宽为:

                  FBw                  - 2(fu-fL)FBW -
                                    fH十fL

  其中fH和fL由能量带宽(BE)定义给出。BE是频率带宽的范围，其上限为fli,

下限为几。另一种超宽带雷达的分数带宽定义为:

                      FBW=竺
                                        f

其中、A f是绝对带宽fc是载波(或中心)频率。

  超宽带雷达与传统的窄带雷达相比有许多优点。以频率带宽为 1 GHz的无载

频纳秒级脉冲作信号的视频雷达为例，其潜在的优点有〔17J:

    1.提高距离分辨力和距离测量精度。

    2 由于脉冲信号电平降低，提高了抗无源杂波的性能。

    3.提高雷达对窄带电磁辐射和杂波的影响。

    4.形成检测目标的无旁瓣二次方向图。

    5 由于直射波和反射波传输路径的差异，在低仰角形成平坦的监视平面

    6.能检测涂有射频吸收材料的隐身目标。

  以上优点只能说是有可能获得的，因为至今还没有一个统一的令人满意的超宽

  带雷达理论。在这方面还有许多工作要做。在用超宽带雷达的观察过程与传统

  的窄带雷达的观察过程有明显的差别。在许多情况下传统窄带雷达的检测理论

  是不适用于超宽带雷达的，我们必须寻找另外的解决方法。

      超宽带信号的一个主要特征是很宽的瞬时带宽，目标回波信号含有丰富

  的信息，因而超宽带雷达接收机必须是:超宽带，高灵敏度，高信噪比并具有

  高速实时处理能力。为满足以上要求，一种比较理想的方案是采用多通道接收

  机 l'%按收机一种比较典型的结构如图 1-1。在该接收机中关锹器件是通道滤

  波!SS'.uu

    在411达接收机的实际应用中，子信道的带宽与子信道的数目是由所用的.AJD



电子科技大学硕士论文

转化器决定的。如图中AID工作在200MHz的采样率下，为了租盖1GHz的带

宽，就必须有五个子信道并使用1:5的功分器。

图1-1  0-IGHZ频率多通道接收机

    在图1一1中我们可以看到每一个子信道对应于一段200MHz带宽的信号(如

0-200MHz,200MHz一 4 0 OMHz等等)，该方案对于由多窄带信号构成的信号是

一种很自然的分解方法，而且若需要还可以对信号的每一模拟通道的数字信号进

行FF7、处理产生额外的窄带带宽信号。

    如果我们对时域的波形感兴趣，那么图 1的方案是不太适合的，其主要问

题有:(I)由于相邻通道滤波器过度带不理想，造成相邻通道相互影响。(2)从各

路 A/D获得的数据不能直接得到信号波形(数据间的关系比较复杂)。在该情况

下我们给出另一种方案(图1-2)是比较适合的。

    图1一2中我们同样用了五个200MHz的A/D转换器，但其与图1一1有明

显的区别，除第一个A/D外在每一个A/D前有一时间延迟，使接收机对信号每

1纳秒产生一个采样值，这样就等效于用200MHz采样率的A/D获得了1 GHz

的采样率。在该方案中，要求每一个200MHz的A/D转换器都至少有1 GHz的

模拟带宽，若达不到该要求必须在每个A/I〕前加上采样睬持放大器。若要覆盖

1GHz带宽，由奈奎斯特采样定理，采样率必须高于2GHz，因而在图2的方案
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中应)卜联更多的A/D转换器及更小更精确的时延。这一时延可以通过两种染道

加人:(I)信道的时延 (2)A/D时钟的时延。

图1一2  0-1GHz时延多通道接收机

1.3论文简介

    本文主要对采用调频脉冲压缩雷达信号的数字接收机中量化误差对脉冲压

缩输出结果的影响及1, Q通道的不平衡问题在理论上进行了分析和探讨，并用

计算机作了大量的仿真。本文共分六章。第一章概论，对超宽带雷达接收机作

了简要的介绍。第二章对一类雷达脉冲压缩信号— 调频脉冲压缩信号作了较

为具体的介绍，并描述了匹配滤波的基本概念，以及信号脉冲压缩的实现。第

三章介绍了信号的数字化处理过程，对信号的采样 (包括信号的正交采样)及

量化进行了阐述，并介绍了实现数字脉冲压缩信号的两种方法:时域法与快速

傅立叶变换法。第四章分别用非线性模型与统计模型具体分析了A/D量化误差;

并在定点处理的前提下对数字滤波器系数量化误差与运算量化误差以及 FFT系

统中的量化误差作了详尽的论述。第五章对1, Q通道的不平衡性问题进行了探

讨，并介绍了一种直接中频采样得到1, Q信号的技术— DPD技术。第六章

为仿真的结果;在前面几章的基础上，分别用两个线性频率调制 (LFM)信号

和两个非线性频率调制 (NLFM)信号为例，给出了理论分析及仿真的结果，

说明了量化误差对脉压输出结果的影响。同时给出了1, Q通道不平衡的影响的

仿真结果。本文中仿真的图均是用MATLAH来完成的。
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第二章调频脉冲压缩信号

2.1 概述

    随着飞行技术的发展，对雷达站的作用距离，分辨能力，测量精度和单值

性等性能指标提出越来越高的要求。为了克服雷达探测能力和雷达分辨能力之

间的矛盾，在普通脉冲雷达信号的基础上发展了脉冲压缩雷达信号 根据模糊

函数理论:雷达距离分辨能力及测距精度主要取决于信号频域带宽，速度分辨

能力及测速精度主要取决于信号时域宽度，而雷达探测距离则要求加大脉冲功

率 〔相应需增加信号时宽)。因而雷达信号应具有大的时宽、带宽、能量乘积。

对于普通脉冲雷达，由于信号时频积接近与 1，因而大的时宽和带宽是不可兼

得的。模糊函数理论则告诉我们:宽脉冲信号加脉内调制可以解决这一矛盾。

脉冲压缩雷达正是依据这一原理而设计的。现已有两种脉冲压缩雷达信号:调

频脉冲压缩信号及编码脉冲压缩信号。我们这里主要讨论前者。调频脉冲压缩

信号又包括线性调频和非线性调频。

2.2线性调频信号

    线性调频信号是通过非线性相位调制或线性频率调制(LFM)来获得大时宽

带宽积的典型例子。在国外又将这种信号称为chirp信号，其也是研究最早，应

用最广泛的一种脉冲压缩信号。采用这种信号可以使雷达同时获得远的作用距

离和高的距离分辨率。与其他脉压信号相比，这种信号的突出优点是:匹配滤

波器对回波信号的多卜勒频移不敏感，即使回波信号有较大的多卜勒频移，原

来的匹配滤波器仍能起到脉冲压缩的作用，这将大大简化信号处理系统 另外

这种信号的产生和处理均较容易，且技术上比较成熟，这也是它获得广泛应用

的原因。其主要缺点:输出响应将出现与多卜勒频移成正比的附加时延以及匹

配滤波器输出旁瓣较高。为了压低旁瓣常采用失配处理 (即附加加权网络)，这

将在一定程度上降低系统的灵敏度。

    线性调频矩形脉冲信号的实数表达式可写成:
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线性调频信号的波形图如下所示:
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图2-1  (a)信号包络图 〔b)瞬时频率变化图

(c)信号波形图

2.3非线性调频信号

    传统的脉压系统一般采用线性调频信号或二相编码信号，但是二者在实际

应用中均存在着一些明显的缺点。而与之相比，非线性调频信号具有失配损失
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小的1要优点，而且如果用对称的调频和时间加权，以减低频率旁瓣，还将具

有接近理想的模糊函数。但是由于缺乏完善成熟的理论，如何在满足脉压系统

性能的前提下，灵活地设计非线性调频信号仍是一个有待研究的问题。

    目前，人们已经提出了多种非线性调频信号形式，比较典型的有单调折线

型和s型调频信号等1川。各种非线性调频信号虽然调制形式各异，但均具有

相同的本质，即都是通过改变传统的线性调频信号不同时刻的调频率来实现对

信号功率谱的加权，从而改善脉压性能。由于本论文重点不在于脉压系统的波

形设计，此处仅给出由传统的非线性调频信号的设计方法 (依据逗留相位原理)

得到的一种信号形式。在文献[21中也将其称为正切调频信号。

  信号自相关函数包络 :(7,0) = exp介27rBIaI)

信号包络 {“。卜}0 0<t<T

其他

信号幅谱

‘“(‘’=1U,�(f)=    f-B 1+(fj f}
信号群延时特性

信号调频特性

T(f，二浴arctg Brf ),l

f(t)= Btgf T〔一2,]

(a)信号自相关函数包络
(b)信号幅谱
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      o         I
仗)信号的群延时特性 (d)信号的包络

(e)信号的调频特性

图2-2正切调频脉冲压缩信号

    这种信号的特性是脉冲压缩滤波器输出波形旁瓣为零，不需要加旁瓣抑制

加权网络，因而避免了失配引起的信噪比损失。

2.4 匹配滤波的基本概念

      从经典的匹配滤波理论已知，当输人信号具有白色加性噪声时，使输出信

噪比最大的最佳滤波器是匹配滤波器，它的频率响应为:

                  H(f) =k.e-i-̀,S"(.f)             (2一2)

其对应的单位脉冲响应为:

                h(t) = ks*(z‘一;) (2-3)

其中S(t)为输人信号:S(f)为输入信号频谱;S*(Zd一t)表示S(1)时间倒置并取

共扼后的函数，S*(f)表示S(f)的复共扼函数;Td是滤波器使信号产生的延迟

时间:k为常数。
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      在实际工作中，有时噪声和干扰的频谱可能比较窄，此时在我们关心的

频带范围内不能认为噪声和干扰的频谱是平坦的，此时我们称之为色噪声 (与

白噪声相对应)。但我们可以将在白噪声条件下得到的结果推广到更一般的色噪

声的条件下 具体的推导见参考文献f31。此时使输出信噪比最大的最佳滤波器

的频率特性应为:

Z(f)二k e''"fra ̂s * (f)
                N(f)

其中N(f)为噪声的功率谱。因此最佳滤波器可以用一个白噪声条件下的匹配滤

波器(H(f))，以及一个频率特性为1/N(f )的滤波器串接所组成 即在色噪声中

对信号进行最佳接收时，可先将信号通过频率特性为1/N(f)的“白化”滤波器，

然后在白噪声中对失真了的信号进行匹配滤波，以得到最大的输出信噪比。因

而，在一般的讨论中，我们均可假设是在白噪声的条件下进行信号处理。

2.5脉冲压缩的实现

    脉冲压缩是匹配滤波技术在雷达系统中的一种重要应用，压缩网络实际上

就是一个匹配滤波器。下面从时域上讨论线性调频信号通过匹配滤波实现脉压

的情况。

  设滤波器输出为%(f) ,输人为s, (t)(由式(2-1)给出)。滤波器的脉冲冲

激响应为h(t)。则so (t)为:

                so (t)二s; (t) * h(t)             (2一4)

其中“*”表示卷积。将 ((2一4)式改写为积分形式:

:。(‘)=厂s; (t) - h(t -z)dr (2一5)

由式((2一3)知，匹配滤波器的脉冲冲激响应为:h(t)二k叮(Td一t)

代人 ((2一5)得:

:。(‘)=厂:(:)kt s; (z‘一，+?)dT (2一6)

将(2-1)代人(2-6)略去倍频项(由于载频fn一般较高，倍频项对积分影
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响不大，可以忽略)，整理后结果分为四种情况 〔如图2 -3 ):

l)

2)

r一Td < -T时 so (t)=0

一T <_ t一rd < 0时

‘。(，)=fT*}-raJ    Acos(27foT0 +二:Z)-k-Acos[279%(1,一，+T)+二(T、一，+T)2]、:
二夸A Z I *'-T, cos[27yU(t -Td k + 279o (t一:)一二((t一二))Z ]、

三而1二动     Sin[2trft(t2M-(t -Td ) 一二。t -Td )+ 2、一Td )-lru。一Td )2 ] 
 
A

1火

~
气
一

一s in [2,,f. (,一:‘)一，(t一:d)Z1}
丸9̀

2)rt(t-Td)
sin [7rf1(t一Td XT十卜Td )]. Cos[7ru(t一Td Y十2;z f. (t一:d )l

3) 0<_t一Td < T时

  ‘。。)=rT=.J   ACOS(27f'oT+二:z )_ kA COS[2) f f0 (Td一;+T)+7r,U(Td一，+T)Z] dc

二夸AZ JT -re Cos[2trEt(t一:d )r+ 271fo (t一二)一二((t一:d)Z] dl -
  k.， 1     r  r

-2A‘丽石不币Vin [2-p (t一Td K十27f,。一Td )-7rlt(t一Tdyj

一sin际(t一Td Y t 2#o (t一Td ) -tru(t一TdyI}

sin[tcu(t一Td XT一:十Td )]. cos[)cu(t一T, )T +城(t一T,}]

  4)‘一Td >-T时 ''.0=o

由2), 3)知}t-T,I <-T时

So (t)
kA 2

二2而 - Td ) - sin际(t一rd冷一卜引刀·cos[2#'o (t一动十tru(t一Td列

当}t-TdI《T时，其包络近似为一sin。函数:

Is. (t)=
7飞 Zsin trEt (t一Td /'
2    trEt(t一Td
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显然峰值“厂=:点为粤 对于辛格函数兰竺丁三 当，=粤时
        Z

sin x

接近
x 兀

一4dB 定义匹配滤波器输出脉冲一4dB

问的宽度为主瓣宽度，则主瓣宽度 T，为

言一会，即“冲压缩后的脉宽反比于
B，而与公无关，第一边瓣高度约为

一13.2dB。线性调频信号输人脉冲脉宽T   t-Zd   T+t一Zd

与输出脉宽:比定义为压缩比: 个

BT t一,rd     T + t一Td

线性调频信号匹配滤波器输出波形如图

2一4所示

图2-3 确定积分限

一 一-一 ~-- 一 -.- - 一 -一

图2-4线性调频信号匹配滤波器输出波形
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第三章信号的数字化处理

3.1 概述

    近代，由于数字计算机的广泛应用和大规模集成技术的高度发展，电子技

术各领域中，正日益广泛的采用数字信号及数字系统。数字信号与模拟信号相

比有许多独特的优点，如:其适于数字计算机的应用，便于用数字硬件来实现;

可以用于模拟系统，又可以实现模拟系统所不能实现的信号变换。信号的数字

化过程的系统框图如图3-1所示，模拟信号x, (t)首先经过一预采样滤波器，

然后由采样器和模一数 (A/D)变换器转变为有限位二进制代表的数字信号

通过后续的缓存，送人数字信号处理器中进行数据处理。

图3一1 信号的数字化过程

3.2采样定理

    将连续信号变成数字信号是在计算机上实现信号处理的必要步骤。在实际

工作中，信号采样是通过 A/D芯片来完成的。我们通过分析理想采样信号频谱

可知:一个连续信号经过理想采样以后，它的频谱将沿着频率轴每隔一个采样

频率f,重复出现一次，即频谱产生周期延拓(如图3-2所示)，理想采样的频

谱是频率的周期函数，它的频域周期等于采样频率九。由图3-2我们可以看

到，如果信号x, (t)是时带限信号，并且最高频谱不超过人/2，即:
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      图3-2 0,谱的周期延拓 图3-3频谱的馄淆

    那么采样频谱中，基带频谱以及各次谐波调制频谱彼此是不重叠的。如果

用一个带宽为九/2的理想低通滤波器，是可以将它的各次调制频谱滤掉，从而

只保留不失真的基带频谱，也就是说，可以不失真的还原出原来的连续信号来

但若信号最高频率超过九12，那么在理想采样频谱中，各次调制频谱就会互相

交叠起来，这就是频谱“混淆”现象，如图3-3所示。出现频谱混淆后，一般

就不可能无失真的滤出基带频谱，因而用基带滤波恢复出来的信号就要失真了。

由此我们可以得到信号的奈奎斯特采样定理，即若连续信号xo(是有限带宽

的、其频谱的最高频率为九，对xo(t)采样时，若保证采样频率人>_2f，那么

可由采样后的信号恢复出x,(。采样频率人又被称为奈奎斯特频率。

    在实际的工程中常以3分贝截止频率定义为信号的带宽，对此采样频率一

般要达到3分贝截止频率的3一5倍。另外在某些特定的场合可能需要对带通信

号进行采样，带通信号的采样遵守采样定理的扩充形式，即若输人模拟信号的

频率成分完全落在某个区域中，而这个频率区域的宽度不超过采样频率的一半，

可以由采样后的数据重建输人信号。通常我们称此扩充定理为带通信号采样定

理、而称非扩充的采样定理为低通信号采样定理。
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3.3 信号的正交采样

    由3.z节的采样定理可知，若用一组采样值恢复原来的信号，至少要采用

奈奎斯特速率采样才行。但在实际当中由于受到硬件性能极限的限制，在中频

或高频上实现数字信号处理相对较困难。同时从理论上考虑载频本身并无目标

信息 目标信息蕴含于载频上的复调制信号之中。因此在将回波信号数字化之

前，可先进行下变频。

    由于接收机的输人回波信号总是单信道的，与复数相比，其数据可以被认

为是实数。在对其进行采样时，除了应获得采样时刻的幅度外，还应获得它的

相位信息。但由于一个数值只能直接表达幅值，因此需要将相位值转换成幅值

用另一个数值来表示。如图3一4中将信号通过两个相千检波器 (即零中频混频

器)，分成两路，由于 900移相器的作用，使进人两个相干检波器的本振信号彼

此相位差90。信号被分成正交的工一Q两路。这样信号的幅度和相位两个信息都

保存下来了 (分析如下)。

图3-4 零中频及t-0正交通道

设输人信号为:

-.(t)= a0costfuut + 001

式中，a (t)为信号的幅度调制，o(t)为相位调制。本振电压为:
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-L (1)= cosm}t

相干检波器实质上是一乘法器和一低通滤波器之组合。因此工支路有:

xa(t}· xL(t}=a(0cos[mot+001.cos((GTot

二二一 a(tacos[263.，十001+coso(I)I

经过低通滤波器，滤件了263。的频率分量后得到:

V, (t)=工a(t)coso(t)
          2

  在Q支路中，由于900移相器的作用，进人Q支路相于检波器的本振电压为:

                        x1(t )= sin tuot

因此和输人信号相乘后得到:

            xa(t).XL(t)

它再经过低通滤波后输出为:

=合a(tkin[263.‘十0(t)1十sin O(t)}

          VQ (t )=合-Osin 0(t)
I支路和Q支路在任意瞬时，所得到的两个独立的幅值V, (t和炸(t，既表

达了该瞬间的信号幅度。(t，又表达了该瞬间的信号相位"(t)，因为:

a(t)= 2VV,2 (t)+VQ (t)
          (V (t))

Ott)= arctgl =. - I
        } } 17, lo)

    当然以上讨论均是基于理论上的，在实际的工程当中由于两通道间不可避

免的存在不一致性，所以存在镜频误差，而且镜频抑制比很难超过 30dB，这样

的指标不能满足高性能雷达的要求，因而近来许多文献中提出了各种中频采样

的技术来校正vQ通道不平衡。这些内容将在第五章中讨论。

3.4信号的量化

  连续信号xa (t)经过采样后得到的离散信号x, (nT,)仅表示信号在时刻，= nT,

时的值，其在时间上是离散的，但其在幅度上仍是在某一范围内的连续值。而

所谓的数字信号是指在时间和幅度上都取离散值的信号。因而还应对离散信号



                          41:f5l丝左3过iE7z — 一

x� (,T)进行量化，即用一序列的数来表示不同时刻的.a (,T,值，而每一个数

又是由有限个数码来表示的，这样就完成了对信号的数字化。一般数字信号是

由N个二进制信号的并行组合而成，我们将最小的离散步长称为量化间隔 (也

称量化电平)·例如:对最大幅度为V二的信号，其量化间隔为△=争，本文中

均用归一化的信号进行讨论，

一定的误差 (即量化误差)，

此时△= 2-N。故，数字化后必然给原信号引人了

将对后续的信号处理系统产生了一定的影响

3.5数字脉冲压缩信号的实现

    正如2.5节所述，压缩网络实际上是一个匹配滤波器。在数字信号处理技术

中，匹配滤波器是用数字的方法来实现的。而且由于其具有一些独特的优点，

而得到日益广泛的应用。在实际当中有许多实现数字脉冲压缩系统的方法。具

体如何选择取决于所选用的雷达信号波形及其产生和处理方法。这里只简略介

绍时域法与快速傅立叶变换法。

    时域法:设发射信号为 s(n), n=。，1,⋯，N-1，则此时的匹配滤波器的

单位脉冲响应为(s(n)时间倒置并取共扼):

                h(n)=s'(N+1一n) 。= 0,1.二，N一1

    设接收信号为x(m), m=0, 1,⋯，M-1，故匹配滤波器的输出应为:

y (n卜.(n); h(n)=艺x(k)- h(n一幻=艺.(k)- s'伪+卜。斗劝

=Yx(k}'(N+1一n+k)

显然，上式的运算可以用一非递归式数字滤波器来实现。在具体的硬件实现时

还应进行相关优化，具体参考相关资料。

    快速傅立叶变换法:由卷积定理我们知道:两个周期为N的序列x(n)和h(n)

的循环卷积为各自DFT的乘积的逆DFI'。若采用FFT算法，则x(n)与h(n)的循

环卷积y(n)可表示为:

                y(n)= FFT-' {FFT [x(n)]- FFT [h(n)D
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    I_式便是用快速傅立叶变换法实现数字滤波的一般公式，也是数字脉冲几

缩的一般公式。它告诉我们，匹配滤波器的输出y(n)等于输入信号X(n)的离散

频谱乘上匹配滤波器单位冲击响应h(n)的频谱，再进行逆变换 由上面可知匹

配滤波器的单位冲击响应为发射信号s(n)的时间倒置的共扼，所以滤波器输出

可改写为:

            y (n )= FFT -' {FFT [,(n)]- FFT [s ' (N +I - n)'
这就是用FFT法实现数字脉冲压缩的数学模型。由于FF7，算法相当于快速卷积，

因此频域法的运算速度一般要快于时域法，尤其在压缩比较大的情况下
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第四章 定点系统的有限字长效应

4.1 概述

    数字信号处理既可用数字硬件实现，也可以用通用计算机软件实现 但在

两种情况下都要求以有限位数来表示信号数据和系统参数。在实际当中我们一

般均采用二进制形式将常数与变量存储在有限字长的寄存器中。二进制有两种

表示方法，即定点制和浮点制，相应地有定点运算和浮点运算两种基本的算术

运算。一般说来浮点运算优于定点运算。但由于考虑到实际的数字硬件系统中

的实时性;逻辑电路的复杂性以及系统的性价比。一般专用数字硬件往往采用

定点制实现。

    由有限字长引起的误差有三个主要来源，即:

    1.由于模数转化器只有有限位数，使量化后的输人序列只能取有限数目的

      离散电平。

    2.用有限位数表示数字信号处理系统参数而产生的不精确性。

    3.运算过程中为限制位数扩展而进行舍人或截尾，以及为防止溢出而压缩

      信号电平所产生的累积误差。

    以下主要介绍采用定点处理时引起的误差。

4. 2  A/1〕量化误差分析

    正如第三章中所述模拟信号在送人数字计算机前需要先经过采样与量化，

即将一个连续时间信号通过采样量化的近似过程使其变换成一个有限位数的二

进制数，这就是A/I)变换方法。由A/D变换器产生的二进制数常常是定点格式，

信号幅值常采用反码表示法或补码表示法。但以补码表示法用得最多，因为此

时减法可以用减数与被减数的补码相加，而省去了另备一个减法器的麻烦。A/D

转换器的量化误差可利用非线性模型或统计模型进行分析。
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4. 2.1  A/D转换器的非线性模型

图4-1给出了A/D转换器的等效非线性模型。

图中由采样级与量化级组成，采样级把有限带宽输人模拟信号x.(t)变换成

r一一一一一一~------------一，一~---------一，一~一一中------一，一一一一一一~，
l !
! l

l I

} r一---一一-一-一一一， 「一 ，， :
x,(t)( 采 样 x(n)=x.(nT 量 化 xa(n)=QLx(n)1

图4一1  A/I〕转换器的等效非线性模型

离散采样序列:

        -(n)= xa (nT, )= Sbxa (t)l 一。<，<、 (4一1)

量化级把模拟采样序列x(n)变换成用二进制数表示的量化采样序列:

                x,(n)=Q[x("A          (4一2)

从理论上考虑需要无限位数表示一个采样值，但是为了适应有限长度寄存器，

必须把每个采样值进行截尾或舍人，因而A/D变换器引人了量化误差。在这儿

需要指出式((4一1), (4-2)中s[ J和Q[ 7分别表示采样算符和量化算符。

事实上，采样和量化只是同时完成的两个功能，并不是实际存在的两个结构级。

    A/D转换器的量化效应主要取决于量化级的特性，而量化级的特性又有赖

于数的表示方式和量化方式。下面的讨论基于以下的假设:

    ①用((b十1)位的补码定点小数表示输人采样信号。

    ②将输人采样信号x,(nT,)幅值舍人到最靠近的量化电平，从而得到量化

      采样信号xq(n),

    ③ 模拟信号的幅值已归一化。

    同时为保证未量化的模拟采样处于表述动态范围之内，必须先对模拟采样

的幅度进行规格化处理，使x,(nT,)满足下式:

        一，+ 2-(") < x. ("T.), (1一2-(n-1))         (4一3)

    图4-2给出了b=2时定点补码舍人量化特性。对于所有超过卜里的正采
                                                                                              2
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样值均取量化值卜9 而对于小于一1+孕的所有采样值赋予量化值
                        Z

在此

9=2一”为量化间隔)

图 4--2 A/D转换器补码舍人量化特性

4. 2. 2 A/D转换器的统计模型

    上述A/D转换器的非线性模型一般只适用于分析简单波形，当输人的波形

较复杂时，利用统计模型更为合理。图4-3给出了A/D转换器的统计模型，

它把实际的AfD转换器看成是一个具有加性内部噪声e(n)的线性系统，这时可

以将量化采样值表示为精确采样离散值x,(nT,)与量化误差(或量化噪声)的叠

加，即:

                xy 00= Qk, (-TA= x, (nT,)十e}n}

由于采用了舍人的量化方式，因而量化误差的范围是:

                      一g12<e伪)<q/2

    在一般的情况下，量化误差e(n)是未知的，要知道误差的实在数值几乎是
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                          图4-3 A/。转换器的统ii镇型

不可能的，一般只要知道误差的一些平均效应就够了，比较合适的方法是采用

统计分析图4一3。它可以用来描述信号处理和运算中量化误差的影响。为了简

化分析，需要对量化误差的统计特性作合理的假定。通常我们采用下面的假定:

    ①误差序列{e(n)}是一个平稳的随机过程序列。

    ②误差序列{e(n)}与信号序列{x(n))是不相关的。

    ③误差序列{e(n”中任意两个值之间也是不相关的。

    ④ 误差序列{e(n) )具有均匀等概率分布。

    当然有些情况并不符合这些假定，但是这些假定对于一个比较复杂的和起

伏变化快的信号能有很好的近似。因为随着信号的复杂化，信号与误差之间以

及误差采样之间的相关大为减弱，如进一步减少量化间隔，以至在一个采样周

期内信号幅度已经历了若干量化间隔，这将使相关程度更加弱 经验表明，在

模数转换位数不少于 8位时，对于大多数情况下，以上的统计假定是十分满意

的

    图4 - 4(a)给出了舍人情况下量化误差或噪声的概率密度函数 〔即概率分

布)，图4-4出)给出了补码截尾时量化误差的概率分布，它们在量化误差范围

内都是均匀分布的。对于舍人情况，作为白色的量化噪声的平均值和方差可以

根据定义求得:

平均值:。。=外同=巴主ede=。
                                    .，-y

方差: 。。=E [(e。一，n.Yl e'de =兰
        12
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(e
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0
五

1

p(e

q/2  0     q/2

(a)舍人情况 (b)补码截尾情况

图4一4量化误差的概率密度函数

可见舍人噪声的方差具有平均功率含义的均方值，即:v,' = EIe月

对于补码截尾，量化误差范围是(-q，。)，故此时:

        布拓怡 ___ 尸1 J_        q          平均值:          m =1- - ede二一三
                            ''-q q      2

      七、 _2_。卜 ___们 0 .q \z卜_q2          万差: 6̀ =EI(e一m. r 1= 】e+-1  --1e二二一
                                                ’一，又 ‘] q     I/-

由此可见，舍人情况与补码截尾情况的方差相等。这表明量化噪声的方差和AID

变换的字长直接有关，字长越长，q越小，量化噪声越小。相反，字长越短，q

值越大，量化噪声也就越大。

    在对模拟采样信号作数字处理时，通常把量化误差看成是加性噪声序列，

这时利用功率信噪比作为信号对噪声的相对强度的量度。因此对于舍人情况，

功率信噪比为:

                  E[xa (nT )]  Q;
                  Èe2(n)]=贾

按分贝来表示时有:

，=:/，二，O 1i荟)(dB)
                  } Q,)

按照上面假定，量化误差e(n)为具有方差v,'=
qZ，，‘，，_，，___一
— 119 '+利坦H9日u1v户仔
12

列，所以SNR仅取决于x.(nT.)的统计特性。由上式得到:

    __‘C2、
JNR = 1u 1g}一z一 ;.  1=0Mb+10.79+101ga}             (dB)    (4一4)

        lq‘且‘)
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III此!I1见，每当字长增加一位，SNR约增加6dB

    当输人信号超过八兀〕转换器的量化动态范围时，必须压缩输人信号的幅度，

因而待量化的信号是ax, (nT,) (0 < a < 1),而不是x, (nT,，因ax� ("T,)的方差是

ùQ1，故可得:

      __(a'Q2、________ _，。、__. _、
SIN=lulg}一一,  I=6.026+lU./9+IUlg价,)+ZUlga  (0b)        (4一，)

          l           Q, )

由式((4-4), (4-5)知:压缩信号幅度将使信噪比受到损失

    很多模拟信号本身也可以看成是随机过程，它们的概率密度分布的峰值通

常处在零幅度处，幅度增加时，概率密度迅速减小。因此一个给定信号采样的

绝对值超过信号的均方根值3到4倍的出现概率很低。对于这种信号，只要令

a 二 —

    40.,

情况下，

则输人信号幅度超过 AID转换器的量化范围的概率是极低的。在这种

从式 (4-5)得:

SNR=6.02b一1.25 (dB)

动态范围和量化误差之间的这种关系是数字系统的定点表示法的一个基本

特点。

4.2.3 正交采样量化误差

    对于正交采样的雷达系统的量化误差比之单路采样的系统复杂得多 对舍

人情况下，由于假定对I/Q两路采样幅度误差均匀分布，因而此时幅度误差最

大值为:

      I(A丫 (6), △
‘一=V(万)十{百{-72

图4-5给出了3位ADC (1位为符号位)哎量化矢量的相位特性、图中

实线圆表示真实值，小黑点为量化值)。由图中可得到相位误差的最大值[161:

气.=arctg矛二丁
n为A/I)采样位数。当然此时幅度误差与相位误差的统计分布均是比较复杂的，

见参考文献[131。但为了分析方便，我们不妨假定信号的幅度量化误差和相位
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r.化误差均服从均匀分布。

图4-5  3位ADC叹量化矢量的相位特性

4. 3数字滤波器系数量化误差与运算量化误差分析

在以下的讨论中主要针对非递归型的数字滤波器及使用定点运算的情况。

4.3.1系数量化对非递归型数字滤波器的影响

    在实际数字滤波器的实现中，由于考虑到存储器的有限位数，数字滤波器

系数必须量化。当硬件需要简单和作为高速的实时应用时，则系数平常都表示

为定点格式，并使用定点运算。

  考虑线性相位滤波器冲激响应具有对称特性，系数应该满足:h(n)=h(N-1-n)

当N为奇数时，直接式线性相位FIR滤波器的频率响应为:

·‘一，- r(N-3 12<)llI  } 2h(n)一『
N 一1一。侧十*}N-1 11-、一，)2

  )J  l 2 )1 (4一6)

式中e- w(N-1)12是一个纯延时，其不受滤波器系数量化的影响，故可以暂时略去

不于考虑。

    当系数h(n)被舍人到最靠近的量化宽度q的整数倍时，量化后的系数hq(n)

与原需要的精确系数h(n)的关系是:

                执(n)=h(n)+e(n)                (4一7)

式中e(n)为系数量化误差(即一随机变量)，其在。q/2,q/2 )间隔内均匀分布

对((4一7)式两边作傅氏变换得:
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          Hv (e)")=H (e")+ E (e'"

即量化系数滤波器可等效成理想响应H (e")与杂散响应E(e，")之并联组合

定义一个误差函数:

二((e"=二。(e'")一、(e'")      (4一8)

由(4一6)与(4一8)可得:

  E(e'"，一‘N211 2e(n)一「:N-1( 2一于」二:NN- 2 11llJ。一9)
由T le(nI <_ q12，因而由式((4一9)可得出关于}外门的上限为:

    ，    E(”卜(Nf -3 /22le(nj.{。。5[〔     N-1Ie'")<-           cos[(-0              2一)一卜一:_N-12
      :521 1 1+2(N-ilncos(nwj l <- N_,        1   2

  事实上，以上对系数舍入误差上限的估计并没有考虑到各系数量化误差的统

计特性，因而是偏大的，没有什么实用价值。现在从统计观点来分析滤波器的

量化误差上限，假设各系统的舍人误差是统计独立的，而且每个误差在(-q/2,q/2)

间隔内均匀分布，其均值为零，方差为82/12。这时可得误差函数E令，)均方误

差为:

,2(w)=D[E(e'")]=‘誉D[e(n)]. cos21(N- 2 1一+ D[e( N2 1 11
- qz-12[1一‘N-1 / 2Afcos2(nx,)1

D[”表示求方”，令:WN(w)=病巨‘争可’
则:

a(w)= }23-1 . 2 WN (H')
由于。<W,(,)<-1，当w二0或、，二二时，WN (w)=1，因而

2N一1
(4一10)
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又{)】 lim w,(w)=N-- 合 。一
故由式 ((4-10)表示的误差统计估计值上限，对于N较大时还可降低一半。

由此，上述统计估值上限在事先未知滤波器系数值时。给滤波器设计提供了一

个预计所需位数的方法。

4.3.2非递归数字滤波器的定点运算量化误差

    由于非递归数字滤波器的结构中没有反馈，因而对它们的分析要比递归滤

波器简单。在这里我们仅就定点算法实现非递归数字滤波器所引起的量化效应

进行讨论，并分直接式与串联式两种情况。

    设有一线性非移变系统，其单位冲激响应为h(n)，它只在。<n<N一I区

间内不等于零。这个系统的直接式实现可以按下列卷积和直接得到:

Y(n)=艺h(i). .(n一i)
        亩=O

(4一11)

2一1 2

h(0 h(1)

(a)理想线性系统

z -'        z

h(0) 上“(，)
F - 任日，
  向ln) 占 e,ln)

yo(n)=y(n)+g(n)
ro)定点误差统计系统

                  图4-6直接式非递归滤波器的定点舍人误差统计模型

图4 - 6(a)给出了完成卷积和运算的直接式非递归滤波器，(b)是(a)的统计模型，

其考虑了各项相乘后进行舍人而引人的量化误差，并把这些量化误差看成是一
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系列独立的加性噪声源。同时假设各噪声源具有下列统计特性:

      ①各噪声源e;(n)都是平稳白噪声;

      ② 噪声幅度在一个量化间隔内均匀分布;

      ③ 各噪声源相互之间不相关，且与输人不相关:

图(b)中系数是为了防止溢出而事先引入的。从图中可以看到，每个噪声都直接

加到输出端，因而总的输出噪声为:

(4一12)疙
闭

g (n)

由于各噪声源互相独立，故由舍人误差产生的输出噪声的总方差与均值为:

      _2-26
a言=N -

            12
(4一13)

                    m，=0

因为舍人误差根本没有经过滤波系统，因而直接式结构的输出噪声电平与滤波

器参数无关。而且由式 ((4-13)可见，输人噪声正比于系统的单位采样响应序

列的长度No

    在定点处理时，为防止溢出还必须考虑到系统输人的动态范围，对于线性

非移变系统输出的最小上限由下式给出:

Iy(n卜IXI-艺Ih(i) (4一14)

1x1-、为输人信号x(n)模的最大值，h(i)为系统冲激响应的系数。为保证不溢出必

须满足砷卜1，因而在图4-6、中引人常数:，<一洁-一
                                  I-1_Elh(nl

当然对于类似于白色噪声的宽带信号来说，该限制是比较合适的，但对于像正

弦波这些窄带信号来说，还应对其作一些修正。

    下面讨论二阶单元串联的高阶非递归滤波器 (图4-7给出了该系统及舍人

误差统计模型)。其中每个二阶单元H,(z)均按直接式实现。为讨论方便设N为

奇数，这种单元数K=(N-1)/2，由图4-6可知，图4-7中每个单元均有三个独

立的白噪声源，这三个源都位于各自单元的输出端图4-7必)中已把每三个噪声

源等效为一个噪声源et(n)，故其方差为:
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矿
一12

vk=3 2-264

y(n)

x(n)叫上一(Z) H2(z) Hic(z)

(a)理想线性系统

X(n)    H, (z)州                    H2(z)e,(n)                e2(n)一Hic(z)eK(n)    Y,(n)=y(n)+g(n)
          (b)舍人误差统计模型

图4一7串联式非递归滤波器的舍人误差统计模型

各单元串联后，每个噪声源e,,(n)所经历的二阶单元数是不同的，因而其为系统

输出噪声方差作的贡献与其所的位置有关，在此用k标注其位置口设h,k(n)表示

从第k个噪声源到系统输出端的单位冲激响应，62Bk表示en(n) 对输出噪声方差

  一一 _.._ ， .2-2b  FN,},2k ，\1
的贡献，则有: Qgk=寸」共h(n}          (4一15)

                                                '          L”司 J

由此可得系统总输出的噪声方差为:

a:=郭=2b   X 11-1* a"B -(J6Bk -24 }I Yh2 }n)1 (4一16)

从上两式可见，总输出的噪声方差与各二阶单元排列顺序有关，对于 k个单元

的串联系统，总共有 k!种可能顺序。当k很大时，要想全面考察所有可能顺

序是不太现实的。但是，对低阶滤波器的实测结果表明，大部分的排列顺序方

式都具有较好的噪声特性，并且已提出了选择最佳顺序的算法。一个最佳顺序

应该保证使从每一个噪声源到输出端的转移函数频率响应是平坦的，而且其峰

值增益应较小。

    最后要指出的是:为了得到滤波器的正确输出，必须保证在级联结构中每

个二阶数字滤波器单元的输出端不产生溢出。为此，在每个单元输人端必须插

人模比来控制信号强度，这完全与直接式讨论时相同，可参考上面的论述，在

此不在重复。
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4. 4  FFT系统的量化误差分析

    应该说 FFT系统是比较复杂的，引起误差的因素很多，而且这些误差在系

统中所经历的路径是不相同的。另外，FFr系统的量化误差与具体的算法有关，

而Ff可的算法是极其多样的，因而若想提出一些统一的量化误差精确计算方法

几乎是不可能的。因而，在分析FF7，系统的有限字长引起的量化误差时一般采

用简化的统计模型分析法，庆幸的是其对大致估计系统所需的运算位数和系统

字长还是颇为有用的。F'1: r算法在通用计算机上实现的方法有两种，即定点实

现法与浮点实现法。在此我们仅讨论定点实现法中的误差，及由FFT系统的系

数量化而引人的误差。

    由于FFT与DFT的量化误差紧密相关，因而在具体介绍FFT算法的量化误

差之前先简单介绍定点DFT运算的量化误差。

4. 4. 1     DFT定点运算的量化误差分析

DFT的定义式是:

X (k)=叉x(OVN       k=0,1,-..,N一1       (4一17)

上式完全等效于4.3.2节中式 ((4-11)的卷积和运算:

Y(n)=艺h(i). x(n一‘) (4一，，)

式(4-11)中h(i), x(n-i)和y(.)分别对应于式((4-17)中的叫”，x(n)和

X认)。这说明此时可将DFT等效于一非递归数字滤波器。

      图4-8是完成DFT运算的舍人误差统计模型。其中X(k)表示理想线性

系统的运算结果，Xq(k)表示有限字长的运算结果，G(k)表示运算误差，e(n,k)表

W(N-I)kN

e('N-Lk)
Xq(k)=
X(k)+G(k)

图4一9定点DFT舍人误差的统计模型
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示对乘积x (n孙N'”的舍人而引人的量化误差，与非递归数字滤波器一样，它们都

直接在输出端叠加。

举似干式 (4一12),此时点的输出误差为:

G(k)=艺e(n,k) (4一18)

注意到，式((4-17)中乘积x肠)-w户一般为复数乘积，若将其展开为实数乘积，

则需用四个实数乘积之和来表示，在不考虑系数WN的量化误差时，经过舍人

处理后的复乘积可表示为:

Q [x(n) - W,)" ]= Re[x(n，一:2z knN)一((n, k)
+Im[x(n)]sin( N kn)一((n, k)
·j Im[x(n，一〔2n knN)一((n, k)
+ j Re[x(n)]sin( 2} N kn)一((n, k ) (4一19)

其中Qll代表复数的乘法运算。复误差e(n,k)模的平方为:

          le(n,kl2=[e, (n, k ) + e2 (n, k )]2 + [e, (n, k ) + e, (n, k )]2

为简化G(k)方差计算，类似于非递归数字滤波器，对每个舍人误差的统计特性

作如下假设:

.、后人、口、、「2-b 2-b]--，， ⋯ _U tv,I一沃左仕I一下产，二-}池围RI均习分布，其半均值为零，方差为
                  L “ 」

2-26

    ② 各误差之间互不相关;

    ③ 所有误差与输人和输出均无关;

根据以上统计特性的假设可得e(n,k)的均方差为:

斗(n, k川=4-2-2b    2-26 (4一加)

由式 ((4-18)与式 ((4-20)可得到总的输出误差的方差为:

小币认，’]:翰̀Q} A. =EIG(k)2]= N-1}Ele(n kl2]=_ N.2-2b.A                 3 (4一21)



                          41型逛上鲤!ti竺品— — — — 一--

显然，此时输出误差总方差比例于N,其完全类似于非递归数字滤波器八接式

结构的情况 当然，按式 (4-21)来估计误差是偏大的，因为在与某些系数

1I, knK‘例如WN〕相乘时并不出现舍人误差。

    由于采用了定点运算，还应考虑动态范围的问题。由式 (4-17)得到:

}·，卜一N-1X(.}Vk,I-0卜翼刚·}WNk,一翼X(.-0一 (4一22)

为保证不溢出 要求}X (k潇<1;若叉卜(n卜，成立，则}X (k卜1必成立，因而为

保证在最坏的情况下不出现溢出，应把输人降低N倍。当然艺卜(n卜‘是保证

不溢出的充分条件，但它不是必要条件。

4. 4. 2  FFT定点运算的量化误差分析

    下面我们讨论基于时域抽样((DIT)基2算法的FFT系统的定点量化误差。时

域抽样基2算法的基本迭代公式为:

x, (m}= x,_1 (m)十x,_, (OVA,

x1 (n)二-,_I (m)一x1-1 ("1vN =1,2,...,M

式中N=2"0，叽= e一 1 ̂'。
    基本的蝶形单元的统计模型是FFT系统误差分析的基础。图4-9即是DIT

基2蝶形单元的定点舍人误差统计模型。每个复乘包括4个实乘，每个定点实

乘产生一个舍人误差源，并令

每个误差源具有于DFT误差源

相同的统计特性的假设，类似

于DFT中的分析，复误差e(n,l)

的方差为:

  ，一‘，.V21   2-26Q =乙1eknj 1 】=—
        . 一 3

图4-9 DIT基2FFI裸形单元的定点舍人误差统计模型

对于整个FFr蝶形运算，为了计算出每一个输出端的误差方差，应考虑到通往
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ti 11,输出端的所有误差源对其的贡献分量。我们对DIT基2流程图作如下考察:

因每个舍人误差源都由数据于WN相乘而成，而WN是具有单位值的复常量，故

由每个误差源产生的输出噪声分量的均方值相等且为L,7 2，因而每一个输出端的

总输出噪声等于所有与其相关联的诸误差源噪声之和。

    图4-10给出了N=8点DIT基2FFT流程图中与输出端X(0)相联系的(N-

1)个蝶形运算单元。由图易知对于每个输出端X(k)相联系的蝶形运算单元数为

X(0)

图4一10与输出端x(0)相关联的蝶形运算单元

(N-1)油于每个蝶形单元最多引人一个误差源，所以可能传递到每个输出端的复

误差源最多为(N-1)个。如假定每个蝶形单元都引人一个复误差源，则可以得到

每输出端的噪声之上限为:

        E卜(k I']=(N-1)lr2二、Z          (4-23)
当然上式的近似只有N较大时才成立。这样同样表明定点基2FFT的输出舍人

误差噪声比例于变换点No

    类似于DFT考虑此时系统的动态范围的问题。但用FFT算法计算DFT从

一次迭代转向下一次迭代时，通常序列的数值将增大，这意味着在FFT算法的

内部循环中需将数据的序列按适当比例换算向右移，以保持它不变。对于定点

DIT基2FFT的情况，有:

  ma+. (.I,lx,-,(nl)5 max4x, (rnj,gx, (nl)5 2ma+,-,(mj,lx,-, (nI)
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即在FF'流程图中，从一个迭代级到下一个迭代级，迭代数据的最大模仇是-IF

降的，而且每次迭代最多增加一倍。因此，只要在每次迭代之前将所有的数据

乘上因子1/2，则迭代后的结果就不会溢出。

    由式((4一22)的分析可知:卜(n卜1/N是对输出序列幅度的约束条件，也是

保证每个迭代级不出现溢出的充分条件。在该约束条件下，考虑FFT输出端的

噪声信号方差比。此时先对信号作如下假定:

    l.输人序列中各采样互不相关 (即为白色信号):

2.输人序歹。的实部和虚部不相关，且实部，虚部在}一杏，告)区间内
                                                  l  J2N J2N)

  有均匀幅度分布;

在该假定条件下复输出序列的均方值可表示为:Èx(nl2]=共
                3N `

进而可以得至。:E!X(k12]Ef x(n}2}'IW"1  2=、疙
冈

最后得噪声信号方差比(N较大时)为:

3N2  3N

二军=3N2a2=“?2-26
                                                                3N

可见此时噪声信号方差比与N2成正比。这表明若FFT计算的样本点数N增加

一倍，相当于在FFI，中增加了一级迭代，为保持原来的方差比，则字长必须增

加一倍。当然事实上，输人序列不一定是白色的，但对于其他输人序列，输出

方差比比例于N2还是有其意义的，只是比例常数变了而已。

    上面已指出对FFI，流程中每次迭代

之前将所有的数据乘上因子1/2，即可防 x,_, (m}

止输出结果的溢出。其舍人统计模型如

图4一11所示。由于比例因子 1/2的乘

法运算、此时比图4一9中增加了一个乘

法舍人误差噪声源e(m,l)。同样假定这

些噪声源的实部和虚部互不相关，而且

在流程图中与其它蝶形的噪声源也不相

关，与上面的讨论类似两复噪声源的方

x〔，:)

x(n)
W,"

e(n,l)1

~
，
妇

图4-11加人因子后蝶形单元的舍人统计模型
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差均为: 62二2-26 /3

因各噪声源均不相关，故每个输出端的噪声均方值仍等于所有有关噪声分

量之和

因为耳个

但此时各输出点噪声方差并不简单的等于各有关噪声源噪声方差之和，

噪声源到达输出端要经历不同的因子变换衰减，衰减量与每个噪声源

的发源位置有关。由图4一11已推知发源于第1级迭代的噪声源传递到输出端所

经历的因子变换相当于衰减了 l二1,2,--.M。而每个输出端与第l级迭

代中的2m-，个蝶形单元相联，

此每个输出端的噪声均方值为:

个蝶形单元中共有2m-1'个噪声源。因
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当N较大时，上式可近似为:

EIG(kl2」二462=二.2 -26

与式((4-23)相比，显然此时输出噪声方差比采用在输出端一次因子变换小得

多。此时噪声信号方差比(信号为白色信号)为:

兰2-2b
_3

1
= 4N .2-" (4一24)

                                    3N

即方差比正比于N，则表明每级迭代增加半比特。同样式((4  24)虽是从白噪声

信号中推得的结果，但方差比正比于N的结论仍符合于较多类型的信号，只是

式中比例常数会因不同的信号而改变。则说明，采用逐级因子变换对于降低输

出噪声是有效的。

4.4.3  FFT系统的系数量化误差分析

前面关于FF T系统定点舍人误差分析中都没有考虑系数叫的量化误差



                            电子)Mk*9生生兰 — 一

在这一小节将对系数W,v的量化噪声作一简化分析。所采用的统i十模型仍似设足

被邵化后的系数为真值加上一个白噪声序列。重写DFT定义式 ((4-17):

、(̂)=孙(n}VN 、一0j,-, N一， 。一17)

设X,认)是考虑了系数量化后的基2FFT的输出，参考图4-9对于每一输出点

X(k)均由所有x(n), (n=0,1,-0N-1)点值通过1092N级迭代，即与1092N个量化系

数相乘。故可将Xq(k)表示为: XQ(k)=艺x(nX2�k

其中 。‘=介(WN一十。。) (4一25)

式中W,,,一表示第m (m=1, 2 -M)级相乘系数的真值，6二表示该系数的误差，

由(4一16)及上面分析易知: nWN'" =WN (4一26)

若每个系数实部与虚部均用b位表示，且实部，虚部量化各不相关，并在

b

2b

-

一

2

2

 
 
 
 
 
 

‘十2-26范围内均匀分布，则:

方差为: =尝
由FFT系数量化引起的DFT计算误差可表示为:

    ‘(̂)=、;(#)一、(&)=N-1}x(n}S2‘一WN"") 侈一27)

由式(4-25), (4-26)知:K2}一 nk} -WN=
M      M

L.I amnWw"+高阶项误差

︸、忽略高阶项误差，又由于。。互不相关，则。.k - WNM的方差为:

E[IQ‘一-12WN                                    ]=M。一’”/6)
若几。一衅‘也互不相关，由式(4-27)可得由系数量化而引起的输出误差为:

Qc=M (2-at / 6 ).艺Ix(rnl
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其中h-I卜肠     r}}x}n4’为输出信号均方值，最后可得至。输出噪声与、。号方差比为

竺 7-26·
6

    虽然上式不可能用来精确计算由系数量化而引起的 FFT输出误差，但仍

可用它来做出约略的估计。从上面分析得到的一个比较重要的结论是:由于FFT

系数量化误差而使输出噪声与信号方差比随N增大而增加是及其缓慢的，其正

比于M (M=1og2N)，即使N加倍，方差比增加也极微小。
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第五章vQ通道的不平衡性问题

5.1 概述

    信号的正交采样中将信号分为同相(I)与正交(Q两个信道，并合成为基带

复信号进行处理。以上各章的分析中都未考虑I. Q通道的不平衡性问题，均假

设两个输出之间是非常平衡的 ‘即:两个输出信号幅度相等，相位相差 900)

但这在实际当中是不可能的，两接收信道之间总存在不平衡性。而且由于这种

不平衡性，使复信号在时域上造成幅度和相位的误差;在频域上会产生信号回

波谱线的镜像。

5.2 v0通道不平衡的影响

下面我们用傅立叶变换来解释镜像谱是如何产生的。设理想中频信号为:

S(t )= eiz'9d=I (t)+ jQ(t) = cos(2nfot)+ j sin (2)zf,，)

    设I. Q通道之间的幅度误差为K，相位误差为4p。为了便于分析，我们以

I信道为标准，而设所有的不平衡均在Q信道中(由于幅度和相位误差是两信

道之间的相对值，所以误差可以仅包含在一个信道里，而不失一般性。)

    此时中频信号为:

      s(t)=1(t)+ jQ(t)=cos(2tf t)+ j(1+K)sin(2nf t+tp)

(ejlvv+e-'""̀)+j(I+K)会}i(ZNo'"m，一‘’”‘·，]
=合ei2Vl}r [1 + (I十“im ]+ I2一‘11一((1+“一月

将式((5一1)两边作傅氏变换得:

S(f )=I+(1十‘)e 'm k(f一、)+ 12卜(I十‘》一k(f+、)

(5一1)

  (5一2)

    由式(5一2)可以看到，若K= 0且(O= 0，正是理想信号SO)的频谱S(f一A ) I

镜像分量为 0。可见正由于存在幅度与相位误差，是信号在频域上产生了镜像
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下边带谱分量，而且该分量的强度与1. Q通道的幅相误差成正比r我们可以定

义一比值— 镜像抑制度 (IR)来衡量镜像分量强度的大小。镜像抑制度定义

为:下边带镜像谱分量幅度的平方与上边带谱分量幅度的平方比值的对数。即:

/R=lOlg
[I一((I+K)cosrpf +[(1+K)sin(PT
[1+(1+K)cos1O?+[(1+K)sinrpy

=lolg典+Kp-2(1+K)cos (p
      I+U+K)一+Z妙+人 )cos中

显然IR值与1. Q信道的幅相误差大小成反比。在已知镜像抑制度大小的

清况下，我们可以大略计算出1. Q通道幅相不平衡度的要求。

5.3 误差校正与DPD技术

    由于现代的高性能雷达对信号的镜频抑制比要求较为严格，一般我们都要

对得到的I, Q通道信号进行误差校正。一般的方法为先给接收机的I. Q检波

前注人一已知的理想信号，测量出两信道之间的不平衡度，再校正它们，校正

的方案是借助莱姆一施密特 (Gram-Schmidt)方法实现的。

    当然，我们也可以通过选择适当的采样频率对信号在中频直接进行 A/1〕变

换，然后对I. Q通道信号交替抽取，接着利用数字延时内插器同时对1. Q两

路信号进行内插运算，且使I, Q两路内插值信号的延时不同，从而得到1. Q

两路数字信号，此即为DPD (Digital Product Detector)技术。原理图见图5一I

图s一1  DPD原理图

下面分析其有效性。任何一带通信号:(r)可写成如下形式:
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S (l)二A(t)cos(2nfot + rp(t ))
  =A(I)cos rp(t )cos 2nfot - A(t)sin tp(t )sin 2nf�t
  二I (t)cos 2ttf�t - Q(t)sin 2nfot

式中f，为中心频率，I(t). Q(t)为SO)的同相和正交分量，并为低通信号。

设带通信号带宽为B，采样频率f, >2B，且满足f=会=
  4fo 、二二Y 0:b

下了-~一吮戈 气Ivl j口」七五2

(2M 一1)

数，不妨设M=1，即人=4几。

2g0oT,=‘1fo 4fo
=二
  2

s(t)经采样后得到:

s(,,)= I(,,，一:_n >t2)一。(n，51·:譬1(n)sinrnn'2
Glr"1(nT.)
一((- I)("-"L z Q(nT. )

n = even

刀二口dd
(5一3)

厂
l
es
七
es

t

 
 
 
 

一-

    由此可见，我们可以直接由采样值来交替的得到所需的正交双路信号，所

差的只是一个符号修正问题和采样周期的间隔毛问题。我们可以对I. Q两路

进行插值运算，

的采样间隔。

并分另”延日寸_34:与IT4来对齐信号采样值点这里T为输出信号

对I. Q两路信号交替抽样后，由式((5一3)可得:

        s,(n)=s(2nX 1r=s(2n). e'""
          s, (n) = s(2n一1X-Ir =s(2n一I)- e'""

(5一4)

(5一5)

假定输人信号频谱为s佃)，将式(5-4) (5一5)两边作傅氏变换可得:

“了(w)二F}s(2n} e'"" }_ 2 [S(2 )+S( 2二卫·‘、二)
=告}“〔2)·“〔     2__?ls(w+")+S(co+,r二刀 (5一6)
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S,(oj)= F[,(2。一，)。少二〕=

                  二_艺
                                2

一着{S{ 2(Cll)一:2二1* J((,二，
[S((O+;rz)一“(  2二卫一’苦 (5一力

经延时后 合成的输出信号的频谱为:

so回= S, (C4小十js,伽》一小 。一8)
将式 (s一6). (5一7)代人式 ((5一8)，化简后为:

      。厂口+万、

13olwl=“(一厂f
一J3_/aN

一汀<_0u三兀

从上述分析中可以看出，只要I, Q两路信号的频谱失真或失真一致，则合成复

矢量时，下边带 (即镜像)谱分量相互抵消，而上边带谱分量叠加形成单边带

谱输出。由于在此两路均用了插值器，非理想性相互抵消，因而可以得到很高

的镜频抑制比。
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第六章 仿真结果

6.1量化误差对脉压输出波形的影响

    在实际的系统中，由于各种原因，系统各部分总是存在不同程度的失真。

概括起来有频率域上的幅度与相位失真，以及时间域上的幅度调制和相位调制

失真 在此我们不考虑由于其它原因造成的系统失真，主要讨论A/D量化误差对

脉压输出波形的影响。在对输出波形的讨论中，可以应用著名的“成对回波理

论”，下面对其作简要介绍。

    “成对回波理论”最早是由Maccoll提出，以后由Wheeler和Burrows进一

步阐明的。该理论是对系统失真进行定量分析的有效工具。成对回波概念指出:

在一线性系统中，无论是相位还是幅度随频率的一个小的正弦变化，在其输出

端都会产生时域上的一对回波，其中一个回波滞后输人信号的主响应，另一个

回波超前输人信号的主响应。

  任何实际系统都是非理想的，都会产生一定的失真，但我们可以

将实际的失真系统看成为理想系统和失真网络的串接。假设失真网

络的传输函数为:

H(f) = A(f)ei"(1) (6一1)

其中A(f)和q,(f)可分别展成傅立叶级数:

            A(f) = a,+艺a; cos(ic2)2f)

,p(f) = b, (2)z) +艺bi sin(ic2nf ) (6一2)

上式中，两个求和项表示幅度和相位偏离理想值的情况，ao,a,,b�,b;以及:均

是常数，为了简化分析，人们往往略去傅立叶级数的高阶项 因而((6-2)可简

为:

A(f)=ao +a, cos(c2af )

4p(f) = 6o 21f +b, sin(c2nf ) (6一3)
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设输人信号S, (t)濒谱S,(f)，则通过式((6-3)表述的系统后，输出S� (r)为:

，。“，=厂H(f)S, (f)e'2Odf=厂[ao +a, cos(c2nf )}i[W 2}4+n,'m̀2q')S, (f)e'2̀df

  一ao J - e''02'f S, (.f )e'“一‘12y)ei2*df
+价;cos(c2ttf )e''0"" S, (f )e,", }m(aq)e j2* df (6一4)

应用贝塞尔函数展开式:

eA'mz =Jo(b()+艺J, (b, )[e'0̀、(一，)·。一] (6一5)

﹁
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将其带人式(6一4)可得:

‘。〔’一(b, k, (t + 6a，一(b, f:一a,b,于，“一)一卜一a,b,

J3 (b1 J rao + 3a,Ll    b,。一，一{
_ao一2a,b,   (t +、一外
ao一3a,b, }}i (t +、一外 (6一6)

当b, < 0.5弧度时有:

Jo (b,)二

J, (b, J}(b,)=0 。>2

于是式((6一6)可简化为:

，。。)=。。{:。十、)十鲁{二十。1
        L               clao

(6一7)
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由式(6一7’可见，成对回波的相’‘幅度在相位波动为零时是a,2a,:在幅度波动

为零时是鲁。成对回波在时间上与主响应相差‘二式。-7)表明传递函数无论
相位还是幅度的一个小的正弦变化都会产生一对分别位于主响应两边的回波。

这对回波减小了无失真主响应的复现。

    由4.2.3节可知在正交采样的雷达系统中，信号幅度的最大量化误差，及由
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AID采样引人的最大相位误差。即

2-N2
=t8 _1

2N一1

编

编
其中△表示单路采样幅度的最大量化误差，N为采样的位数。

    表6-1给出了不同正交采样位数下幅度误差与相位误差的最大值

表‘一t最大幅度误差、相位误差与采样位数的关系

N 3 5 8 10 12 15 20

e�}x 0.0884 0.0221 0.0028 6.905e碑 1.726e-4 2.158e-5 6.7435e-7

(0- 8.13* 1.84760 0.22470 0.05600 0.01400 0.00170 5.464e-50

  同时我们假定信号的幅度量化误差和相位误差均服从均匀分布。此时通过对

匹配滤波器的单位冲激响应频谱的分析可知，在频域上幅度失真最坏的情况即

为em�，即式(6一3)中aJ=。二。同理可得相位失真，在式(6  3)中

b，二(p-。这样可以得到在不同采样位数下由量化误差造成的旁瓣大小，如图6

1所示。其中主瓣高度为OdB。由于以上讨论仅考虑了A/D量化误差，其比值

并非是整个脉压输出结果的主副比，实际上图中的值将叠加在脉压输出的旁瓣

上。从图中可以看到随着采样位数的增加，旁瓣主瓣比迅速的减小，当采样位

数大于l2bit时，量化误差对波形的影响已很小，故此时量化误差对波形的影响

可以忽略。

dB 0

-100

-150

                            5            10            15 20 bit

                  图6-1不同正交采样位数下盘化误差引人的脉压旁瓣大小

    在下面给出的仿真结果中考虑了实际数字信号处理系统中的有限字长效

应。并设系统分别为零噪声背景下的16. 32位定点处理系统，AID的动态范围
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号的形式为:

如下:

    信号 1:

+1V，信号采样频率为调频带宽B的4倍，匹配滤波器不加窗 信

线性调频信号(LFM)与非线性调频信号(NLFM)其具体的参数

LFM信号，调频带宽B=200 kHz，时宽T=640 fts，时宽带宽

    积BT=1280

    信号2: LFM信号，调频带宽B=500 kHz，时宽T=loops，时宽带宽

    积BT=50o

    信号3: NLFM信号，调频带宽B二200 kHz，时宽T=640 ps，时宽带宽

    积BT= 128.

    信号4: NLFM信号，调频带宽B = 500 kHz，时宽T=loops，时宽带宽

    积BT=500

    图6-2 (a), (b), (c), (d)分别给出了信号1, 2, 3, 4在理想情况以及在不

同AM采样位数下，通过脉压系统 (16位定点处理)后输出波形的最大旁瓣与

主瓣峰值之比。

_一:· -1引 尹二一一

0      5

    -20

dB

    -25

3。}_

。;{

40匕
0      5

图6-2  A/D采样位数对脉压输出结果的影响曲线

上图中实线表示理想情况下的结果，虚线表示引入量化误差后的结果。由(a), (b)
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可知在]16位定点处理时，AID量化误差对线性调频信号输出波形的最大旁瓣与

主瓣峰值之比的影响相对较小，一般可以忽略，但并不意味着AID量化误差对

其没有影响，实际上由于A/D的量化误差，脉压输出波形的远端旁瓣升高较大，

应该给予考虑。由(c). (d)可知，此时AID量化误差对非线性调频信号输出波形

的最大旁瓣与主瓣峰值之比的影响较为明显。当A/D采样位数较高时该值趋于

一稳定值。图中引人量化误差后的比值比理想情况下的低，这并不表示引人量

化误差后主副比有所改善，实际上由于引人量化误差，非线性调频信号输出波

形的旁瓣有很大的升高。在多目标环境中，对检测较小的目标是非常不利的

1000          0

600(b)

200(d)

SooM

o    100   200

            (9)
300    400 0     100

                                    (h)

图6-3 A/0量化误差对眯压枪出波形的影响1
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应予以重视。图6-3给出了A/D采样位数为8位，信号1, 2, 3, 4的脉压输

出波形，其中〔a)" (})" (e)" (8)为理想情况，(b), (d), (f)" (h)为引人量化误差

后的情况

    由图6-3可以看到，正如上面所分析的，经过A/D量化后的调频信号的

脉压输出波形的旁瓣升高较为明显，特别是非线性调频信号，受量化误差影响

很大 以上给出的都是在16位定点处理时的情况。图6-4给出了32位定点处

理时相应的仿真结果。
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图6-4  AID量化误差对脉压输出波形的影响2

    由图6-4可见当系统为32位定点处理时，量化误差对脉压输出波形的影

响很小，一般可以忽略。当然，此时对实际的软件、硬件中的各项指标提出了

更高的要求。我们应该按照具体的实际情况采用不同的处理系统

    在此还应该指出，由于引人了量化误差，使输出信号的主瓣宽度有所展阔，

但很不明显，一般情况下可以不予考虑。

6.2 量化误差对脉压输出信噪比的影响

    以上的仿真是基于频域快速卷积法。衡量脉压输出效果的另一重要性能指

标为输出信号的信噪比损失。由4.2.2节知在对模拟采样信号作数字处理时，我

们通常把量化误差看成是加性噪声序列，而且在此我们假设信号受加性白噪声

的干扰，因而我们用统计模型来分析脉压输出信噪比损失是比较方便的‘下面

先考虑一量化序列通过一个线性非时变数字系统时的响应。

    设一量化序列为:

                    x4 }n}=x}n}+e}n}

其中x(n)表示无误差信号，e(n)为量化误差。且x(n)与e(n)互相独立。由于系统

是线性的，因而系统对x(n), e(n)是独立处理的。设系统的单位脉冲响应为h(n).

则系统的输出可以表示为:
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y,(n)=xQ(n}* h(,,)= j,(.)- h(n)+e(n)* h(n)

其中第一项表示输出的信号分量，第二项表示输出的噪声分量。其模型如图6-5

所示‘图中y(n)表示信号分量，q(n)表示噪声分量)。由于输人噪声为白噪声，

图6一5金化信号通过线性系统模型

输出的噪声q(n)的平均值和方差可以表示为:

                M9=E[9(n)l= M,·

                  6q=DL4(n)1=6}·

当然上两式中均未考虑系统的误差，实际当中当然是不可能的。下面的仿真中

系统为一匹配滤波器，考虑了其参数的量化噪声，即系统的单位冲击响应可表

示为:

                    h,(n)=h(n)+h,(n)

h(n)为无误差分量，h,(n)为噪声分量，且相互独立。输人信号的噪声包括了信号

本身的噪声与量化噪声，由于两者互相独立，可以相加用e(n)来表示。此时系

统的输出可表示为:

            yq (n) =凡00-气(n)二x(n)*h(n)十e(n)*h(n)
                          +x伪)* h,认)+e认)* h,伪)

由于最后一项很小可以忽略。第二项与第三项均为噪声分量。

    由4.2.2节可知对采样值采用舍人法处理尾数的情况下，可将量化噪声看成

均值为零，均匀分布的白噪声。同时考虑定点处理系统引人的量化噪声。下面

的仿真同样采用16, 32位定点处理系统。信号为上节中所列的四种信号，输人

噪声为零均值，均匀分布的白噪声，信噪比SNR=24.76dB o

    图6-6给出了采用16位定点处理时，不同A/D采样位数下，由于量化误

差而引起的脉压输出信噪比损失的理论值(图(a), (b)分别为信号1, 2的情况)。
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可见其与信号形式无关。
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图6-6脉压输出信嗓比损失的理论值与A/D采样位数的关系
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                        图6-7脉压输出信噪比损失与AID采样位数的关系1

    图6-7为量化后LFM信号1, 2通过数字匹配滤波器后，脉压输出信噪比

损失的仿真图，其与理论值比较近似，说明用统计模型来分析脉压输出信噪比

损失是有效的。对于NLFM信号3. 4理论值与图6-6相同，仿真图如图6一8

所示‘
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图6-S脉压输出信噪比损失与A几〕采样位数的关系2

    由以上的仿真结果可知，脉压输出的信噪比损失随着A/D采样位数的增加

而减少。但当采样位数大于12位以后，信噪比损失的减小已很不明显，而几乎
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保持一常数，这是由于系统采用16位定点处理而造成的，而且考虑到信号本身

存在一定的信噪比，因而此时再增加 A/D的采样位数意义不大。下面给出 32

位定点处理时脉压输出信噪比损失的理论值图了图6-9)及仿真图 〔图6-10),

说明图6-7与图6-8中A/D采样位数大于12后信噪比损失主要是由于系统

的有限字长效应所引起。
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图6-10脉压输出信嗓比损失与A/D采样位数的关系3

(a). (b). (c). (d)分别对应信号I. 2. 3. 4
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6.3  I/Q通道不平衡对线性调频脉压输出波形的影响

    0如第五章所述，在实际当中I / Q两接收信道之间总存在不平衡性 这样

就会造成信号在幅度与相位上均产生了畸变。在此，我们以线性调频信号为例，

分析并仿真由于I/Q通道的不平衡对其脉压输出波形的影响。

    为了便于数学分析，将线性调频矩形脉冲信号的复包络表示为:

e �à 0<t<_T

others

了
1
少
I

J

 
 
 
 

--
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卫
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乙
U
、

 
 
 
 
 
 

S

匹配滤波器的单位脉冲响应为:

            h(t)= (s(T一，))’

匹配滤波器的输出为:

=e-i}(-P 0<t<T

y(t)=s(t)*h(t)=fs(L)1(t一T )I'C =sin AkT (t -T。一，、一了)e }>d (,'-T'
  欣(t一T)

显然，输出信号包络在t=T时得到最大值T。但引人畸变后 (在此将畸变用傅

氏级数表示，并忽略高阶项)。则可将失真信号的复包络表示为:

          s'0=(I+ a-cos2rtf t关，俩’·，:in2+",̀)       0、，::

式中，a,  6分别为幅度与相位的畸变系数，f为畸变信号的频率 (f一般

比载频小得多)。若只考虑幅度畸变，则，P=0，可以推出此时匹配滤波器的

输出信号复包络为:

    ，/，“，=一‘，·警·’!一’glr.}fll 1y(t -令)·a·  j( 2v",., l+ 2 e l)         y(t +、一
若只考虑相位畸变，a=0，当刀< 0.5时，可得此时匹配滤波器的输出信号复

包络为;

习
l
es
es
es
.
月!}，·。卜一。，·、·’!一’‘’‘平}Y(t  k)一:ej[2-1+' 1ky(t + }̀l    k

由上面结果可知:输出波形在时移为1fIk处，有一成对回波出现，其幅度与
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系数a、卢成正比，且 刀较大时，输出会出现多对旁瓣 随着a、刀增大，旁

瓣相应升高，会对幅度检测器产生较大影响。一般幅度与相位畸变是同时存在

的，a、刀较小时，输出可认为是它们单独作用的叠加。下面由图5-11 (b)

给出幅度、相位同时畸变时对信号1脉压输出的影响以供参考 (其中 〔a) 为理

想情况的脉压输出，图中参数:1. a=0.5:夕=10; f, 20KHz; 2. a=0.5;刀=20;

仁=80KHz )

龙1一1-一

仁0         500       1000 1500户 。 (b)  1000      150C户

图5-11 (a)匹配滤波器输出复包络模

        (b)幅度相位畸变时匹配滤波器输

            出复包络摸

6.4仿真结论

由以上的分析及仿真的结果，我们可以得如下的结论:

I. 在一般情况下，由于脉压输人信号往往有一定的信噪比，因而当A/C

      采样位数大于 12时，A/D量化误差对脉压输出波形及输出信号的

        信噪比的影响较小，可以忽略。

2. 在 16位定点数字处理系统中，当A/D量化位数不是很大时 〔如8

      位)A/D量化误差对脉压输出波形的远端旁瓣影响较大.特别是非

      线性调频信号受其影响很明显，在多目标环境中，对检测较小的目

      标是非常不利的，应采取一定的方法来抑制旁瓣的升高。

3. 量化误差对脉压输出信噪比影响程度从理论上说与脉压输人信号的

      类型及信号的BT积无关。实际上，输人信号的类型及信号BT积

      对其有影响，但一般情况下影响较小可以忽略。
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当I, Q通道不平衡时.将使线性调频信号产生畸变 继而异致其

匹配滤波器的输出产生成对回波，形成附加干扰，当失真系数a、

Q较大时将严重影响信息的提取。应采取一定措施对I, Q通道的

不平衡给T校正，或采用特殊的方法得到符合要求的I, Q两路正

交信号。

产、、~-
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结 束 语

    近年来，随着传统雷达可利用频带的耗尽，人们对超宽带雷达展开了越来

越多的研究。由于其较大的相对带宽，因而超宽带雷达与传统的窄带雷达相比

有许多优点。如:

  1.提高距离分辨力和距离测量精度。

  2.良好的目标识别能力。

  3.具有较好的目标成像能力。

.可探测森林、地面、墙壁等物体掩蔽下的目标。

.不易受电子干扰。

6.能检测涂有射频吸收材料的隐身目标。等

同时考虑到数字电路的优点，以及 A/D生产技术的发展和数字信号处理技术的

提高。超宽带雷达数字接收机已成为现代高性能雷达接收机的一个重要研究方

向。

    对于超宽带雷达，因为至今还没有一个统一的令人满意的超宽带雷达理论，

在这方面还有许多工作要做，以上所列的优点只能说是有可能获得的[[171。本

文就理论方面作了一点探讨，为实际的工程实现提供了一些参考。为了能更好

的反映实际的情况，本文中的仿真还有不少可以改进的内容。如:对超宽带雷

达回波模型的考虑;对所采用的调频信号算法的考虑;以及对实际A/D器件不

完善性的考虑等等。

    由于本人的理论水平有限，对该课题理解深度还有一定的差距。文中一定

存在不少缺陷与不足，希望各位老师、同学指正。
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