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基于单位取样响应移位的采样时间差消除方法
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摘摇 要: 本文提出了一种工程上实用的采样时间差消除方法———单位取样响应移位法。 该方法将采样时间差的消除过

程与后续的数字信号处理结合起来, 相当于零计算量完成了采样时间差的消除过程。 结合 LFM 信号的匹配滤波过程, 验证

了该方法的性能。 给出了基于该方法的正交解调结构设计, 新的结构优化了基于 LFM 信号的数字正交解调处理流程, 节省

了硬件资源与处理时间, 易于工程实现。 在性能允许的前提下, 适合于大时宽带宽 LFM 信号的直接中频采样数字正交解

调。
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A Novel Method to Eliminate the Difference of Sampling Instant
Based on the Shifted Unit Impulse Response
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and Engineering, NUDT, Changsha, 410073, China)

Abstract: 摇 The novel practical method to eliminate the difference of sampling instant which is called the shifted unit impulse re鄄
sponse is proposed in this paper. By integrating the process of elimination with the subsequent digital signals processing, the method is
equivalent to eliminate the difference of sampling instant with nil鄄operation. When combined with the matching filter operation of LFM
signals, the performance analysis of the novel method is validated. A novel topology which is easy to be implemented can optimize the
digital signals process flow, economize the hardware resources and the runtime is presented based on the novel method. The novel topol鄄
ogy is suitable for the quadrature demodulation for large TB LFM signal by direct sampling of IF signal on the premise of performance.
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1摇 引言

近年来,随着高速器件的发展,直接中频采样数字

正交解调技术应用越来越广泛。 图 1 所示的一类免数

字混频的实现方法尤其受到关注,这类方法通过选择

采样频率 f s =4f0 / (2M-1)( f0 为中频信号载频,B 为信

号带宽,M 为正整数, f s叟2B),可使中频信号采样后经

过简单的符号修正,即可交替得到数字 I 和 Q 信号,最
后通过移相滤波得到相同采样时刻的数字 I / Q 信号。
为了在中频频率及采样率的选择方面有更大的灵活

性,王飞雪等[1]又提出了基于二阶采样的免混频全数

字化正交解调方法。 图 2 是基于二阶采样的免数字混

频正交解调方法的实现框图,该方法选择两个一阶采

样频率相同,为 f s = 1 / ts = 2f0 / k1,两个一阶采样时刻分

别为 nts 和 nts+琢,采样时间差 琢 = ( k2 -1 / 2) / k1·ts( k2

燮k1燮2f0 / B,k1,k2 为正整数),在采样频率的选择上比

采用一阶采样有更大的自由度。
上述的免数字混频正交解调方法,采样后经过简

单的符号修正只能得到有采样时间差的数字 I / Q 信

号———等效数字 I / Q 信号。 现有多种数字信号处理方

法可以消除该采样时间差,诸如内插法[2鄄5]、多相滤波

法[5鄄7]等。 但在工程实现时大都需要专门的信号处理

单元,需要占用大量的硬件资源与处理时间(特别是大

带宽雷达信号时)。 为此不少学者研究了硬件资源的

优化设计[7鄄9]。
本文立足于将采样时间差的消除过程与后续的数
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字信号处理结合起来,这是出于在工程实现时更加高

效的消除该采样时间差的考虑。 文中首先提出了相当

于零计算量消除采样时间差的单位取样响应移位法,
然后结合 LFM 信号的匹配滤波过程,对单位取样响应

移位法进行了实验仿真与分析。 最后给出了基于单位

取样响应移位法的正交解调结构。

图 1摇 基于一阶采样的免数字混频正交解调

图 2摇 基于二阶采样的免数字混频正交解调

2摇 单位取样响应移位法的提出

两个离散时间信号(序列)卷积和运算定义为[10]:

x1(n)*x2(n) = 移
¥

l = -¥

x1( l)x2(n - l)

“*冶 代表卷积运算。 其移位特性描述如下:
x1(n)*x2(n) = c(n),

x1(n - p1)*x2(n - p2) = c(n - p1 - p2)

式中 p1、p2 为任意整常数。 不难看出,当 p1 = - p2 时,有
x1(n - p1)*x2(n + p1) = c(n) (1)
在数字信号处理时,处理的离散序列通常是有限

长序列,设 x(n) 和 h(n) 是长度分别为 N 和 M 的有限

长序列。 它们的线性卷积为

y l(n) = x(n)*h(n)

= 移
N-1

m = 0
x(m)RN(m)h(n - m)RM(n - m) (2)

如果输入序列由x(n)RN(n)变为x(n - p)RN(n - p),
根据(1) 式将 h(n)RM(n) 变为 h(n + p)RM(n + p),有
x(n - p)*h(n + p)

= 移
N-1+p

m = p
x(m - p)RN(m - p)h(n - m + p)RM(n - m + p)

= 移
N-1

m = 0
x(m)RN(m)h(n - m)RM(n - m)

= x(n)*h(n) (3)

摇 摇 不难看出,如果输入序列仅有整数倍的移位,则其

偏差完全可以用原单位取样响应的反方向移位来消

除。 需要注意的是,在离散时间信号定义时,n 和 p 只

在整数时有定义,也就是说,离散时间信号的移位特性

只适合于特定的 pts 时刻。 但在实际数字信号处理时,
通常会遇到 x(n) 在 pts 处有定义而 p 又是非整数的情

况,此时是否也可以根据卷积和的移位特性和(3) 式,
通过将原单位取样响应反方向移位来消除呢? 下面给

出详细讨论。
对(2) 式,令 籽n(m) = x(m)h(n - m)RN(m)RM(n -

m),m 的取值范围定义为 Mn。 根据卷积公式,Mn 可写

为(默认 N 叟 M - 1)

Mn=
0 燮 m 燮 n, n 燮 N - 1
n - (M - 1) 燮 m 燮 N - 1,N 燮 n 燮 N + M - 2{ 爷

则根据连续函数的运算,当 x(n) 和 h(n) 所对应的函

数 均 为 连 续 函 数 时, 籽n(m) 对 应 的 函 数 在 t 沂
[min(Mn),max(Mn)] 区间上也是连续的,不妨设为

壮n(t),则

壮n(t) =
籽n(m) t= m

0 t埸 [min(Mn),max(Mn)]

Tn(t)

ì

î

í

ï
ï

ï
ï else

由闭 区 间 上 连 续 函 数 的 性 质 可 知,Tn( t) 在

[min(Mn),max(Mn)] 区间上是一致连续的。 即对任

意给定的 着n > 0,都存在一个只与 着n 有关的 啄n = 啄(着n)
> 0,使得对区间上任意两点 tn1, tn2,只要 tn1 - tn2 <
啄n 时,就有 壮n( tn1) - 壮n( tn2) < 着n。

在[min(Mn),max(Mn)] 区间上任取两组离散序

列,分别记为 壮n( tn1(k)) 和 壮n( tn2(k))。 不失一般性,
取 tn1(k) = {…,min(Mn),min(Mn) + 1,…,max(Mn),
…}, tn2(k) = {…,min(Mn) - p,min(Mn) + 1 - p,…,
max(Mn) - p,…},其中 - 1 / 2燮 p < 0或0 < p燮1 / 2。
图 3 给出了 Tn(t) 上的两组离散序列的示意图。

图 3摇 Tn(t) 上的两组离散序列

429



第 6 期 王国庆 等:基于单位取样响应移位的采样时间差消除方法

摇 摇 不难看出, tn1( k) 在[min(Mn),max(Mn)] 区间

上的采样点数为 max(Mn) - min(Mn) + 1 个,而由于

选 择 的 p 为 非 整 数 的 缘 故, tn2( k) 在 [min(Mn),
max(Mn)] 区 间 上 的 采 样 点 数 只 有 max(Mn) -
min(Mn) 个。 令

y l1(n) = 移
max(Mn)

tn1(k) =min(Mn)
壮n( tn1(k)),

y l2(n) = 移
max(Mn) -p

tn2(k) =min(Mn) +1 -p
壮n( tn2(k))

以 0 < p 燮1 / 2 为例,则

y l2(n) - y l1(n) =
摇

摇
移

max(Mn)

tn1(k) =min(Mn)
壮n( tn1(k)) - 移

max(Mn) -p

tn2(k) =min(Mn) +1 -p
壮n( tn2(k))

=
摇

摇
籽n(min(Mn)) + 移

max(Mn)

tn1(k) =min(Mn) +1
壮n( tn1(k)) - 移

max(Mn) -p

tn2(k) =min(Mn) +1 -p
壮n( tn2(k))

燮 籽n(min(Mn)) +
摇

摇
移

max(Mn)

tn1(k) =min(Mn) +1
壮n( tn1(k)) - 移

max(Mn) -p

tn2(k) =min(Mn) +1 -p
壮n( tn2(k)) (4)

摇 摇 对每一个 n,当 p < 啄n 时,(4)式可进一步写为

y l2(n)-y l1(n)
< 籽n(min(Mn)) +(max(Mn)-min(Mn))着n (5)
同理,若-1 / 2燮p<0,且 p <啄n 时,则可得到

y l2(n)-y l1(n)
< 籽n(max(Mn)) +(max(Mn)-min(Mn))着n (6)

根据(2)式,有
y l1(n)= x(n)*h(n),y l2(n)= x(n-p)*h(n+p) (7)
则由(5、6、7)式可得

x(n)*h(n)-x(n-p)*h(n+p)
< uxh(n,p) +(max(Mn)-min(Mn))着n (8)
其中

uxh(n,p)=
籽n(max(Mn)), -1 / 2燮p<0
籽n(min(Mn)), 0<p燮1 /{ 2

因此,若将 x(n)*h(n)用 x(n-p)*h(n+p)逼近,
且 p < 啄n,则误差小于 uxh(n,p) + ( max (Mn ) -min
(Mn))着n,而实际上由于(4)式累加时的相互抵消,误
差一般会远小于该值。 令

x(n)*h(n)= x(n-p)*h(n+p)+滓xh(n,p) (9)
其中,当 p沂Z 时,滓(n,p)以0。 令 x(n)*h(n)容许的

最大误差范围为 着(n),则当 滓xh(n,p)燮着(n)时,完全

可以用 x(n-p)*h(n+p)来代替 x(n)*h(n)。
在二阶采样免数字混频正交解调时,获取的等效

数字 I / Q 信号可分别表示为 I(n-p1)和 Q(n-p2)或者 I
(n-p2)和 Q(n-p1),其中,p1 = p2 +琢 / ts。 在数字信号处

理时,以采样初始时刻为零的序列 I(n)和 Q(n)为理

想的数字 I / Q 信号,定义其对应的单位取样响应为 h
(n),移位后的单位取样响应分别取为 h(n+p1)和 h(n
+p2)。 则有

I(n)*h(n)= I(n-p1)*h(n+p1)+滓Ih(n,p1)
= I(n-p2)*h(n+p2)+滓Ih(n,p2) (10)

Q(n)*h(n)= Q(n-p1)*h(n+p1)+滓Qh(n,p1)

= Q(n-p2)*h(n+p2)+滓Qh(n,p2) (11)
根据(9、10、11)式可以得出如下结论:在误差允许

的前提下,将单位取样响应反方向移位的方法完全可

以用来消除等效数字 I / Q 信号的采样时间差。 本文称

之为单位取样响应移位法。

3摇 结合 LFM 信号匹配滤波处理的单位取样

响应移位法性能分析

摇 摇 基于 LFM 信号的匹配滤波处理时,理想的匹配滤

波器 h(n)可写为

h(n)= rect(
nts-T / 2

T )·exp(-j pK (nts-T / 2)
2) (12)

其中,T 为时宽,B 为带宽,K= B / T,n = 0,1,2,…,N-1,
T=(N-1)·ts。

设采样后获取的等效数字 I / Q 信号分别为 I(n-
p1)和 Q(n-p2)。 令 p= p1-p2,仿真时取 p2 = 0,p1 = p,p2

屹0 时相当于采样时刻整体平移,具有类似的特性,这
里就不再仿真。 则 I(n-p)对应的匹配滤波器响应 h(n
+p)可写为

h(n+p)= rect(
nts+pts-T / 2

T )·

exp(-j pK (nts+pts-T / 2)
2) (13)

此时若用 I(n-p)*h(n+p)来代替 I(n)*h(n),
相当于将 I(n-p)通过一专门的滤波器,该滤波器的频

域传递函数可表示为

H(棕)=
Hn+p(棕)
Hn(棕)

(14)

其中,Hn+p(棕)、 Hn(棕)分别为 h(n+p)和 h(n)的频域

传递函数。 若匹配滤波采用加窗处理,则 h(n+p)和 h
(n)须各自做相应地加窗处理。 由于 滓Ih(n,p)的存在,
必然使 H(棕)存在失真,本文下面以不加窗为例,仿真

H(棕)的性能。 由(12、13、14)式不难看出,H(棕)的性
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能是与 n、p、K、B、T、ts 等具体相关的。 由于影响 H(棕)
性能的参数比较多,不妨取 f s = 1 / ts = lB,则整理后影

响 H(棕)性能的参数为 n、p、D=BT、 l。
3. 1摇 仿真各参数对镜频抑制比的影响

镜频抑制比(Image Ratio)IR 是衡量数字正交解调

方法性能的主要指标。 定义为镜频分量与信号分量的

功率比(P i 为镜频分量,Ps 为信号分量):

IR=10log10(
P i

Ps
)(dB) (15)

下面给出随 n、p、D、 l变化时的镜频抑制比 IR。
1)固定 D、 l,仿真 p 在-0. 5 ~ 0. 5 变化,间隔为

0. 01时,在 n 取值范围内的镜频抑制比。 设定 D = 100
(对应着 T=10us、B = 10MHz)、 l= 1. 1。 如图 4 给出了

不同的 p 和频率 f 对应的镜频抑制比。 其中,信号频率

f 正比于序列点数 n。

图 4摇 不同 p 时的镜频抑制比 IR

由图 4 不难看出,在固定 D、 l时,在 p、 f 的取值范

围内,在镜频抑制比平面上,每一点(p, f )是关于(0,0)
对称的。 在 f 的取值范围内,当 p 不为零时,不同 p 的

镜频抑制比的变化不大,但其对称性能随 p 变化较大,
p 越小,对称性越差,反之对称性能越来越好,当 p =

0. 5 时,镜频抑制比在 f 的取值范围内对称。
2)固定 p、 l,仿真 D在102 ~106 变化时,在 f 取值范围

内的镜频抑制比。 设定 p=0.5、 l=1.1。 如图 5 所示。
由图 5 不难看出,在固定 p、 l时,随着时宽带宽积

D 的增加,在 f 的取值范围内,镜频抑制比在整体上越

来越高,在整个频带内的镜频抑制比越来越平坦,随 D
变化明显。 当 p=0. 5、 l= 1. 1、D = 106 时,镜频抑制比

可轻松达到鄄60dB 左右。

图 5摇 不同 D 时的镜频抑制比 IR

3)固定 p、D,仿真 l在 1 ~ 2 变化,间隔为 0. 2 时,
在 f 取值范围内的镜频抑制比。 设定 p = 0. 5、D = 100,
如图 6 所示。

图 6摇 不同 l时的镜频抑制比 IR

由图 6 不难看出,在固定 p、D 时,随着 l的增加,在
f 的取值范围内,镜频抑制比在整体上也是越来越高,
在整个频带内的镜频抑制比也是越来越平坦,但不如

随 D 增加时变化明显。
本小节的仿真可以得出如下结论:
(1)结合 LFM 信号的匹配滤波过程,利用单位取

样响应移位法进行数字正交解调时,其镜频抑制比 IR
随 p 的变化较小、随 l的变化次之、随 D 的变化最大。
当 D 和 l较大时,其镜频抑制性能较好。

(2)在其镜频抑制性能满足要求的前提下,单位取

样响应移位法可适用于边带频谱较强的信号,故可应

用于大带宽信号,而且可针对任意 p 的情况。
3. 2摇 仿真与多相滤波法的比较

对于任意 p 情况下的采样时间差消除,工程上通

常采用多相滤波法,它的两路插值滤波器系数来自同

一个插值滤波器,在理论上只要最初的插值滤波器的

通带截至频率不大于 p p,将插值滤波器分解为 1 / p 个

支路滤波器,取相邻的两支路滤波器系数,此时两支路

滤波器的延时相差 pts,分别对两路有采样时间差的数

字 I / Q 信号滤波,即可消除采样时间差。 在设计最初

的插值滤波器时,工程上通常采用凯泽(Kaiser)窗来达

到滤波要求。 由于该方法的两路信号所用的支路滤波

器系数是从同一滤波器系数中抽取出来的,因此具有

相似的频响特性,由非理想滤波所引起的失真是一致

的,对数字 I / Q 的幅度一致性和相位正交性没有影响,
可以达到很高的精度。

多相滤波法正交解调时的镜频抑制比也受多方面

因素影响,主要有 n、p、L(支路滤波器阶数)、 l等。 下

面简单分析一下各参数对镜频抑制比 IR 的影响。
1)固定其它参数,仿真多相滤波法在不同 p 时的

镜频抑制比。 图 7 给出 p 在鄄0. 5 ~ 0. 5 变化,间隔为
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0. 01时,在 f 取值范围内的镜频抑制比。 设定 l= 1. 1、L
=16。 根据 p 的取值,设置内插低通滤波器的归一化通

带截止频率为 0. 01 p。

图 7摇 多相滤波法不同 p 时的镜频抑制比 IR

由图 7 不难看出,在 p、 f 的取值范围内,在镜频抑

制比平面上,每一点(p, f )是分别关于 p 轴和 f 轴对称

的。 在 f 的取值范围内,当 p 不为零时,不同 p 时的

镜频抑制比的变化不大,可轻松达到鄄100dB 左右。
2)固定其它参数,仿真支路滤波器阶数 L 在 16 ~

128 变化,间隔为 16 时,在 f 取值范围内的镜频抑制

比。 设定 p=0. 5、 l=1. 1。 如图 8 所示。

图 8摇 多相滤波法不同 L 时的镜频抑制比 IR

由图 8 不难看出,随着参与正交解调的两支路滤

波器阶数 L 的增加,在 f 的取值范围内,镜频抑制比在

整体上越来越平坦。 当两支路滤波器不小于 64 阶时,
几乎在整个频带内都具有相对平坦的镜频抑制比。

3)固定其它参数,仿真 l在 1 ~ 2 变化,间隔为 0. 2
时,在 f 取值范围内的镜频抑制比。 设定 p = 0. 5、L =
16。 如图 9 所示。

图 9摇 多相滤波法不同 l时的镜频抑制比 IR

由图 9 不难看出,随着 l的增加,在 f 的取值范围

内,镜频抑制比在整体上也是越来越平坦。
前面简单分析了多相滤波法正交解调输出的镜频

抑制比。 不难看出,就镜频抑制比而言,单位取样响应

移位法具有与多相滤波法类似的变化趋势,其中,随 n、
p、 l的变化趋势是大致相同的,而单位取样响应移位法

的 D 与多相滤波法的支路滤波器阶数 L 也是相对应。
因此,在与多相滤波法比较时,为使结果具有可比性,
应固定 n、p、 l,只比较 D 和 L 变化时的性能。 考虑到

前文分析单位取样响应移位法时结合了 LFM 信号的

匹配滤波过程,因此,下面给出分别利用单位取样响应

移位法和多相滤波法,实现数字正交解调,再通过匹配

滤波器后的脉压输出性能比较。
由于理想 LFM 信号脉压输出具有近似 sinc 函数

的性质。 因此本文采用了主瓣展宽系数(ZKXS)、峰值

旁瓣比(PSLR)以及积分旁瓣比( ISLR)等来衡量两种

解调方法脉压后的性能。 仿真时取 t = 0 时为主瓣峰

值,主瓣峰值左右 1 / B(含)内为主瓣能量,其余为旁瓣

能量。 取最高的旁瓣幅度用于计算 PSLR。

图 10摇 与多相滤波法脉压后的性能比较
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图 10 固定其它参数,仿真单位取样响应移位法的

D 和多相滤波法的支路滤波器阶数 L 变化时两种方法

正交解调后的脉压性能。 设定 p=0. 5, l= 1. 1,D 在102

~ 106 变化,L 分别取 64、128、256、512、1024、2048。 其

中,驻ZKXS 代表多相滤波法的 ZKXS 减去单位取样响

应移位法的 ZKXS;驻PSLR 代表多相滤波法的 PSLR 减

去单位取样响应移位法的 PSLR,单位为 dB;驻ISLR 代

表多相滤波法的 ISLR 减去单位取样响应移位法的 IS鄄
LR,单位为 dB。

由图 10 不难看出,在其它参数固定时,随着 D 的

增加,单位取样响应移位法的性能在整体上越来越接

近多相滤波法。 其中,D=106 时,单位取样响应移位法

与支路滤波器为 2048 阶的多相滤波法的 ZKXS 仅相差

1. 5伊10 鄄6左右,PSLR 仅相差 6. 5伊10 鄄4 dB 左右,ISLR 仅

相差 7伊10 鄄4dB 左右。
本小节的仿真可以得出如下结论:
(1)就镜频抑制比而言,单位取样响应移位法具有

与多相滤波法类似的变化趋势,但性能略差。
(2)单位取样响应移位法的输出性能随 D 的增加

变化明显。 在相同的 p 和 l条件下,随着 D 的增加,
对有采样时间差 p · ts 的数字 I / Q 信号应用了移位

后的匹配滤波器后,与应用多相滤波法后再脉压时的

性能越来越接近。
3. 3摇 运算量和工作频率分析

上文结合 LFM 信号的脉压过程,从理论上详细比

较了单位取样响应移位法在二阶采样和一阶采样时的

性能,在工程实现时还必须在性能与工程实现复杂度

之间权衡。 工程实现过程中的运算量(尤其是乘法运

算次数)和工作频率(运算速率)是衡量工程实现复杂

度的两个重要的指标。
下文综合比较了单位取样响应移位法和多相滤波

法在完成数字正交解调和脉压任务时所用的乘法运算

次数。
设输入序列 x(n)长度为 N 点,多相滤波法的支路

滤波器阶数为 L 点,理想的匹配滤波器和移位后的匹

配滤波器的长度均为 M0 点。
对于单位取样响应移位法,需将输入序列 x(n)分

为两个长度均为 N / 2 点的实序列,分别通过两个匹配

滤波器。 若采用时域卷积运算,则需要的复数乘法运

算次数为 NM0 / 2 次,由于匹配滤波器的系数是对称

的,因此实际的运算次数可以减少为 NM0 / 4 次。 若采

用频域乘法运算,则单次 FFT 点数至少为 N0 =N / 2+M0

-1 点,假设已预先完成了匹配滤波器的 FFT 运算,运
算过程中仍需要一次 N0 点复数 FFT 运算(包含两个

N / 2 点的实序列),两次 N0 点复数乘法运算,一次 N0

点复数 IFFT 运算。 以基 2 的 FFT 为例,共计 N0·(log
N0+2)次复数乘法运算。

对于多相滤波法,也需将输入序列 x(n)分为两个

长度均为 N / 2 的实序列,分别通过长度为 L 点的支路

滤波器,然后再通过长度为 M0 的理想的匹配滤波器。
若采用时域卷积运算,根据插值滤波器系数的对称性,
正交解调过程所需要复数乘法运算次数为 NL / 4,输出

序列长度为 N / 2+L-1,则脉压过程所需的复数乘法运

算次数为(N / 2+L-1)M0 / 2。 共计 NL / 4+(N / 2+L-1)
M0 / 2 次复数乘法运算。 若采用频域乘法运算,此时,
正交解调和脉压运算所需的单次 FFT 点数至少应为

N1 =N / 2+L+M0 -2 点,假设已预先完成了插值滤波器

和匹配滤波器的 FFT 运算,运算过程中仍需要一次

N1 点复数 FFT 运算(包含两个 N / 2 点的实序列),三
次 N1 点复数乘法运算,一次 N1 点复数 IFFT 运算。
以基 2 的 FFT 为例,共计 N1·(log N1+3)次复数乘法

运算。
通过上面的分析可以看出,当采用时域处理时,单

位取样响应移位法具有与理想信号直接脉压相同的乘

法运算次数;当采用频域处理时,单位取样响应移位法

仅比理想信号直接脉压时的乘法运算次数多 N0 次。
而对于多相滤波法,由于 L>>1 和 N1 >N0,因此无论时

域或频域处理,其乘法运算次数都要远大于单位取样

响应移位法。
工作频率也是在工程实现时必须认真考虑的问

题。 单位取样响应移位法和多相滤波法实质上都是滤

波器的设计问题。 多相滤波法用插值滤波器和理想的

匹配滤波器完成了脉压过程,而单位取样响应移位法

是直接用理想的匹配滤波器和移位后的匹配滤波器来

完成的。
当采样率较高时,含抽取的多相滤波结构可以有

效降低滤波器的工作频率。 因此,当单位取样响应移

位法工作在时域或频域时,也可用含抽取的多相滤波

结构来降低工作频率,理论上,其工作频率都可以降为

输入序列频率的 1 / C,其中 C 为抽取因子。
综合上述分析不难看出,单位取样响应移位法与

多相滤波法相比,在工作频率相同、性能差距微乎其微

的前提下,工程实现时占用更加少的运算量,特别有利

于减少占用的硬件资源与处理时间。
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4摇 基于单位取样响应移位法的正交解调结

构设计

图 11摇 基于单位取样响应移位法的数字正交解调

图 11 给出了基于二阶采样的单位取样响应移位

法正交解调结构框图。 采用两个 ADC,分别由组成二

阶采样脉冲的两个一阶采样脉冲 t = nts 和 t = nts +琢 驱

动,分别对应着匹配滤波器 h 和 h-,其中时钟 t = nts +琢
可以通过可编程延时芯片对时钟 t = nts 延时而得。 在

工程实现时,不需要专门的数字正交解调单元,只需在

脉压时将两 ADC 输出的信号符号修正后分别通过匹

配滤波器 h 和 h-,其输出结果即分别对应着 I*h 和 Q
*h,即可在匹配滤波处理的同时实现数字正交解调,
特别有利于数字信号处理一体化设计。

5摇 结论

现代雷达、通信系统普遍采用相干信号处理,而如

何获得高精度数字 I / Q 信号是整个系统信息处理成败

的关键所在。 本文针对一阶采样和二阶采样获取的等

效数字 I / Q 信号的采样时间差消除问题,将采样时间

差的消除过程与后续的数字信号处理结合起来,提出

了一种工程上实用的采样时间差消除算法———单位取

样响应移位法。 该方法相当于零计算量完成了采样时

间差的消除过程。 通过结合 LFM 信号的匹配滤波过

程,对该方法进行了实验仿真与分析,验证了其性能。
本文提出的单位取样响应移位法优化了基于 LFM 信

号的数字正交解调处理流程,节省了硬件资源和处理

时间,易于工程实现,在性能允许的前提下,适合于大

时宽带宽 LFM 信号的直接中频采样数字正交解调,对
雷达系统中针对 LFM 信号的数字信号处理具有一定

的应用价值。
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