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摘   要   随着全球在轨电磁设备的增长, 电磁频谱感知能力成为衡量国家综合科技实力的重要指标. 动态信道化

技术是实现天基宽带频谱感知的关键技术, 具备宽带信号实时分解与并行处理能力, 可以缓解星上计算与数据处

理压力. 针对频谱感知中宽带信号的跨信道问题, 设计了具有完全重构特性的多相滤波器组, 建立了分析–综合联

合处理系统, 并提出优化的恒虚警率检测 (Optimized-Constant False Alarm Rate, Optimized-CFAR)算法, 结合

时频域联合跨信道判决方法, 实现了跨信道信号的自适应融合与精确重构. 该算法系统整体框架包括信道化滤波

器组、子带频谱检测及跨信道判决三个核心模块. 实验结果表明, 15 dB信噪比条件下, 系统检测概率提升至

98.6%, 重构信号保真度达 0.972, 为天基频谱监测应用提供了高效解决方案.
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Abstract    The proliferation of electromagnetic devices in orbital environments has made electromag-
netic spectrum sensing a critical capability for modern space-based systems. As space-based communica-

tion networks  expand  and  electromagnetic  interference  becomes  increasingly  complex,  advanced   spec-

trum monitoring  solutions  are  essential.  This  paper  addresses  the  cross-channel signal  processing   chal-

lenge in wideband spectrum sensing,  particularly for  space-based platforms with limited computational

resources and stringent real-time processing requirements. A dynamic channelization system incorporat-

ing perfect reconstruction polyphase filter banks is proposed to enable efficient wideband signal decompo-

sition and parallel processing. The architecture features an analysis-synthesis joint processing framework

that  reduces  onboard  computational  complexity  while  preserving  signal  integrity.  An  Optimized-Cons-

tant False Alarm Rate (Optimized-CFAR) detection algorithm is developed to improve detection perfor-
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mance under varying noise conditions. The system employs a time-frequency domain joint cross-channel

decision  method  for  precise  reconstruction  of  signals  spanning  multiple  frequency  channels.  The

polyphase filter bank design minimizes aliasing and distortion while ensuring computational efficiency for

satellite implementation. Experimental results demonstrate significant performance improvements. At a

15 dB signal-to-noise ratio, the system achieves 98.6% detection probability, substantially outperforming

conventional  methods.  The reconstructed signal  fidelity reaches 0.972,  indicating excellent preservation

of signal characteristics. The cross-channel decision algorithm effectively resolves signal boundary ambi-

guities,  enabling  accurate  identification  and  reconstruction  of  wideband  signals  exceeding  individual

channel bandwidths. The proposed system provides an efficient solution for space-based spectrum moni-

toring applications. The integration of Optimized-CFAR detection with polyphase filtering techniques of-

fers a scalable framework for real-time wideband spectrum analysis suitable for orbital deployment, en-

hancing  electromagnetic  spectrum  awareness  capabilities  for  space-based communication  and   surveil-

lance systems.

Key  words    Space-based spectrum sensing, Dynamic channelization, Cross-channel decision,

Precise reconstruction

 0　引言

近年来, 随着卫星互联网、5G/6G通信及物联网

技术的迅猛发展, 全球在轨电磁设备数量呈现指数级

增长, 导致电磁空间复杂度陡增. 在民用领域, 频谱感

知技术不仅是移动通信网络稳定运行与高效传输的

关键支撑, 更是智慧城市交通、工业物联网等新型基

础设施可靠运行的核心保障[1]. 在其他用频方面, 现

代电子对抗技术的迭代升级正推动电磁频谱空间演

变为国家安全博弈的战略新高地, 密集部署的认知电

子战装备与智能化频谱对抗系统使制电磁权成为影

响事态走向的关键因素[2,3]. 这种多域联动的特性使电

磁频谱感知能力也成为衡量国家综合科技实力的重

要指标, 其技术突破对于维护电磁空间主权、保障频

谱领域安全具有关键价值.

相较于传统陆基监测平台受视距范围限制, 天基

监测系统凭借其独特的轨道高度优势、多星协同定位

能力及先进的星间通信数据处理技术, 能够实现全球

范围内的电磁频谱监测. 然而在频谱感知过程中, 为

了采集和处理全方位的宽频带信号, 星上系统不可避

免地面临海量瞬时数据处理的挑战[4]. 为此, 数字信

道化技术通过采用滤波器组将宽带信号划分为多个

子带, 降低子带内信号速率, 继而实现并行化处理, 有

效缓解了星上数据处理压力.

在数字信道化领域, Wang等[5] 提出了改进型加

权重叠相加 (Weighted Overlap Add, WOLA)算法,

通过引入希尔伯特变换技术实现滤波器组输出独立

复数子带 , 有效降低了硬件资源消耗 . Guo等 [6] 将

WOLA技术应用于宽带数字中频信道化系统, 成功

突破了多相离散傅里叶变换滤波器组中信道数与抽

取需保持倍数关系的传统约束. Su等[7] 创新性地提

出基于插值滤波器组和离散傅里叶变换滤波器组的

宽带信道化接收器架构, 不仅满足了原型滤波器重建

需求, 还通过时间复用与插值滤波技术进一步优化了

硬件复杂度. Luo等[8] 基于 FPGA平台设计了流水线

结构, 实现了乘法器复用的数字信道化方案, 有效解

决了信道数增加导致的乘法器资源消耗问题.

然而, 当这些均匀信道化结构应用于实际频谱感

知系统时, 由于信号频点、带宽等不确定性因素的影

响, 在接收大带宽信号进行频谱划分时常出现跨信道

现象, 进而产生信号分裂等虚假信号[9,10]. 因此, 跨信

道信号的精确检测与判决成为数字信道化领域亟待

解决的关键问题.

针对上述问题, 本文提出了一种基于改进的恒虚

警率检测 (Optimized-Constant  False  Alarm Rate,

Optimized-CFAR)的跨信道判决算法. 该算法通过

建立联合时频域判决准则, 实现了跨信道信号的自适

应融合与精确重构. 该算法的系统整体框架包括信道

化滤波器组、子带频谱检测及跨信道判决三个核心模

块. 在阐述各模块的功能性设计及详细设计流程后,

通过软件仿真与 FPGA硬件实现双重验证方式, 评

估系统性能指标.
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 1　系统框架

针对天基多频段宽带频谱监测需求, 设计了一种

基于动态信道化处理的系统架构, 如图 1所示. 通过

对射频信号进行采样量化, 将获取的宽带时域信号传

输至数字处理单元, 完成频谱感知处理.

该系统架构包含三个核心模块, 分别为可重构信

道化滤波器组、子带检测模块及跨信道判决模块. 其

中可重构信道化滤波器组实现宽带信号的分解与子

带合并; 子带检测模块完成各子信道的并行恒虚警率

检测, 得到信号存在性结果; 跨信道判决模块负责多

路子信道的信息融合决策, 输出跨信道判决标志.

在模块设计层面, 提出工程化实现方案. 基于可

重构滤波器系数的设计方法, 采用多相结构实现高效

信道划分; 子带检测模块生成自适应门限, 通过恒虚

警率检测提升弱信号检测能力; 跨信道判决模块基于

信号的统计特征参数, 采用时频域联合分析解决跨信

道信号判决问题. 各模块设计均考虑硬件实现的资源

优化问题.

建立软硬件协同验证平台进行系统验证. 采用软

件仿真与硬件实测两种方式, 构建包含仿真验证与

FPGA, 实现架构的测试系统. 通过实测数据验证跨

信道信号的重构精度, 全面评估了系统在复杂环境下

的稳定性.

 2　模块设计

 2.1　信道化滤波器组

多相滤波技术与抽取操作的结合构成了多相滤

波器组, 该技术适用于频率选择性处理及信道划分.

多相滤波器组能够将宽带信号高效地划分为多个窄

带信号, 从而实现对不同频率分量的精确分析与处

理. 其显著特点在于优异的抗混叠性能, 确保信号在

抽取操作后仍能保持良好的重构特性[11].

N h(n)

当前主流的均匀信道化技术采用多相滤波结构,

通过多相分解进行并行化处理, 有效降低了计算复杂

度, 显著提升系统运算效率[12]. 从理论层面对多相滤

波信道化结构进行推导, D 为抽取倍数, 设长度为

阶有限脉冲响应 (FIR)滤波器 的系统响应函

数为

H (z) =

N−1∑
n=0

h (n) z−n =

h (0) + h (1) z−1 + ...+ h (N − 1) z−(N−1).
(1)

将上述滤波系数的结构进行重新组合, 得到多相形式

的表示方法, 即

H (z) =h (0) z0 + h (D + 0) z−(D+0)+

h (2D + 0) z−(2D+0) + ...+ h (1) z−1+

h (D + 1) z−(D+1) + h (2D + 1) z−(2D+1) + ...+

h (1) z−1 + h (D + 1) z−(D+1)+

h (2D + 1) z−(2D+1) + ...+ h (D − 1) z−(D−1)+

h (2D − 1) z−(2D−1) + h (3D − 1) z−(3D−1) + ....
(2)

Hl (z
D) = h (nD + l)

h (n) l

根据式 (2)的推导, 将 记作数字

滤波器单位冲激响应 的多相分量, 其中 表示行

数, 可以写成通用的多相结构形式, 即

H (z) =

D−1∑
l=0

z−l

(N/D)∑
n=0

h (nD + l) z−nD =

D−1∑
l=0

z−l

(N/D)∑
n=0

Hl

(
zD

)
z−nD. (3)

x(n) h(n)

x(n) Z−1

D h(n)

h(n)

x(n)

D

1/D

离散信号 与滤波器 进行卷积实现滤波

操作, 将输入数据 进行延时单元 处理后, 每

路进行 倍抽取, 再与多相结构的系数 相乘. 按

照式 (2)的排列方式对 FIR滤波器 与输入信号

进行分组, 每组系数均采用多相滤波的结构. 这

样前端输入采样信号经过整数 倍抽取降速, 使后续

滤波操作时钟速率变为原来的 , 可有效减少计算

量, 从而减少资源消耗.

M

θ N

在 通道滤波器组的设计过程中, 实现无失真重

构的关键在于构造满足精确重构条件的滤波器组系

数[13]. 设角频率为 , 滤波器的阶数为 , FIR原型低
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图 1    系统整体设计

Fig. 1    System overall design block diagram
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h(n)

h (n) = {h(0), h(1), ..., h[(N − 1)/2]}
通滤波器的脉冲响应系数为 , 同时该原型滤波器

的系数向量为 ,

通过对原型滤波器进行余弦调制得到的频率响应特

性为

H (h, θ) =
N/2−1∑
n=0

2h (n) cos
[(

n− N − 1

2

)
θ

]
, N为偶数;

h

(
N−1

2

)
+

N/2−1∑
n=0

2h (n) cos
[(

n−N−1

2

)
θ

]
, N为奇数.

(4)

H (h, θ)为了实现阻带快速滚降, 则 的模值必须

满足如下约束条件[14]:

[H (h, θ)]
2
+
[
H

(
h, θ − π

M

)]2
= 1. (5)

T (h, θ)将式 (5)左边表示为 , 并将设计目标转化为最

小化复合误差函数, 可得

ε (h) =
w π/2N

0
[T (h, θ)− 1]

2dθ + α
w π

θs
[H (h, θ)]

2dθ.

(6)

θs α其中,  为阻带截止角频率; 权值 为阻带限制因子,

决定着阻带能量的大小, 该值越大则阻带能量越大.

为了减少计算量和迭代次数, 在计算原始滤波器最优

的冲激响应时, 可通过线性方程计算, 即

[H (h, θ)]
2 ≈ H (hk−1, θ)H (hk, θ) . (7)

k hk k其中,  为迭代次数,  为 次迭代时 FIR滤波器的

系数.

x(n)

根据上述多相结构与系数设计方法, 构建了分析

–综合滤波器组 (见图 2), 通过信道化实现对宽带信

号的分解和窄带处理. 设输入模数转换器采集的离散

信号为 , 经过分析–综合滤波器组进行信道划分

操作, 分为多个子带进行独立处理, 可降低子带的信

号处理速率, 提高并行处理能力.

x (n) Z−1

h(n)

Hl (z
D)

如图 2所示, 在信道化处理框架下, 子带分析滤

波器组将宽带信号分解到 M 个独立子信道中, 输入

离散信号 先经过级联延迟单元 , 生成时延信

号组, 对每个延迟分支执行 D 倍抽取, 得到下采样数

据序列. 根据目标子信道的窄带要求, 设计具有线性

相位的原型低通 FIR滤波器 , 对滤波器组的系

数进行多相分解, 构建多相滤波结构, 通过多相分量

重组获得分析滤波器组的表达式 , 将各多相

分支滤波器与对应的下采样信号执行卷积运算. 通过

公式推导, 该卷积操作将各时刻的信号样点与滤波器

系数进行加权求和 , 可以通过逆快速傅里叶变换

(IFFT)实现快速运算, 并降低复杂度. 经过子带分析

滤波器的上述操作, 可以使宽带信号划分为多个窄带

的子信道.

Gk (z
D)

k

Dk

从结构上来看, 子带综合滤波器与子带分析滤波

器构成了互逆关系, 通过设计无失真重构滤波系数,

得到综合滤波器组的表现形式 , 其负责对跨

信道的信号进行重构, 确保宽带信号的完整性. 划分

后的信号经过信号检测单元, 存在跨信道信号的子信

道被输入到综合滤波器组. 通过离散傅里叶变换实现

信号与滤波器系数的卷积运算, 然后将结果送入 路

多相滤波结构的 FIR滤波器. 经过滤波处理后, 数据

将进行 倍插值, 最终通过延时单元将所有数据相

加, 输出信号的合并结果.

 2.2　子带检测模块

在信号的检测过程中, 经典的恒虚警率算法包

括: 单元平均恒虚警率检测算法 (CA-CFAR)、最大

值恒虚警率检测算法 (GO-CFAR)、最小值恒虚警率

检测算法 (SO-CFAR)、排序统计恒虚警率检测算

法 (OS-CFAR). 其中 CA-CFAR算法使用参考窗口

中所有单元的算术平均值作为背景噪声估计; GO-
 

 Channel
detection

Analysis filter Synthesis filter

Single-channel signal

Reconstruct
signal

D
et

ec
ti

o
n

IFFT

FFT

D↓

D↓

D↓

H (Z 

D)1

G (Z 

D)1

G (Z 

D)k

H (Z 

D)2

H (Z 

D)l

Z 
-1

Z 
-1 Z 

-1

..
.

..
.

..
. ..
.

..
.

..
.

..
.

..
.

↑D

↑D

 Input
signal

图 2    信道化分析–综合滤波器组

Fig. 2    Channelized analysis and synthesis filter bank
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CFAR算法选择左右参考窗口平均值的最大值作为

噪声估计; SO-CFAR算法选择左右参考窗口平均值

的最小值作为噪声估计; OS-CFAR算法通过对参考

窗口样本进行排序, 选择特定排序位置的样本作为噪

声估计 . 本模块基于经典算法提出了 Optimized-

CFAR优化的恒虚警率检测算法, 通过实时估计噪声

功率谱密度实现检测阈值的动态更新, 从而确保在低

信噪比环境下仍然维持较高的子带信号检测概率.

2n+ 3

Optimized-CFAR算法的处理流程如图 3所示.

通过平方检波器获取信号的幅度特征 , 得到包含

( )个连续采样点的数据序列. 选取其中间数据

点作为待检测单元, 其左右保留 1个数据作为保护单

元, 避免能量扩散带来的检测干扰.

N = 2n

2n {x1, x2, ..., x2n}

将前后滑窗内 的参考数据序列进行排序,

得到顺序统计后, 数据作为待检测单元的噪声背景.

前后参考窗内 个数据 进行升序排

列, 即

{x(1) ⩽ x(2) ⩽ ... ⩽ x(2n)} . (8)

选取新序列的前 n 个最小值数据, 求取均值作为待检

测单元的实际噪声背景, 即

nt = X =
1

n

n∑
i=1

x(i). (9)

Pfa = 10−3

Pfa

Ta nt Ta

Th

根据系统预设的恒虚警率,  , 通过概率

密度积分确定最优检测因子. 将噪声的估计水平根据

系统预设恒虚警率 , 通过概率密度积分确定最优

检测因子 . 将噪声水平估计值 与检测因子 的乘

积作为动态检测门限 , 其表达式为

Th = Ta · nt. (10)

Ud

Th Ud > Th

Ud ⩽ Th

通过比较器将待检测单元 的瞬时幅值与门限

进行比较, 输出二进制检测结果. 若 , 则判

定有信号存在, 输出情况标识 H1; 若 , 则判定

无信号存在, 输出情况标识 H0.

Pfa Ta

k x(k) nt

为获得恒虚警率 与检测因子 的关系, 可以

从顺序统计量的概率密度函数出发进行推导. 参考单

元排序后, 第 个数据为 , 则背景功率 的概率密

度函数 (Probability Density Function, PDF)为

fX(k) (x) =
N !

(k − 1)! (N − k)!
· [FX (x)]

k−1·

[1− FX (x)]
N−k · fX (x) . (11)

N = 2n k

FX (x)

f{Ud|H0} (x)

Th = Ta · nt

其中,  为参考单元的样本总数,  为顺序统计

量的序号,  为噪声背景的累积分布函数 (Cu-

mulative Distribution Function, CDF).  为

无信号假设下待检测单元的 PDF. 由于检测门限

, 恒虚警率通过推导可得, 其表达式为

Pfa =
w ∞

Ta·nt

f{Ud|H0} (x) dx = F{Ud|nt} (T
−1
a ) . (12)

Pfa

k Ta

由式 (12)可知,  仅与参考单元数量、有序统计样本

序号 及门限系数 有关, 因此该检测算法具有恒虚

警率特性.

Ta通过 Neyman-Pearson准则[15],  可通过反推恒

虚警率方程解得

Ta = F−1
{Ud|nt} (1− Pfa) . (13)

Optimized-CFAR算法在传统 CFAR基础上引入了

自适应权重调整机制, 能够根据信号环境特性动态优

化参考窗口权重. 该检测算法通过有序统计方法选择

最小的前 n 个样本的均值来估计背景噪声, 可避免异

常大值对背景估计的干扰, 在低信噪比条件下仍能保
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h
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_
Optimized-CFAR: X = ∑        �

Detection
 factor Ta

n
xin

i = 1

x       ...       x Ud1                             n x         ...     xn+1                        2n

Sort (X) ={x , x  ,..., x   }; min={x�1＜i＜n}i1      2             2n

Comparator

 Input
signal

Amplitude
calculation

Protection
     unit

Detection
     unit

Detection
   output

图 3    恒虚警率检测模块

Fig. 3    Block diagram of CFAR detection module
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持良好的检测性能.

 2.3　跨信道判决模块

动态信道化处理系统采用交叠子信道的划分方

式, 通过信道交叠可有效消除传统信道化方法中存在

的频谱盲区, 从而实现监视带宽内信号的全概率接

收. 然而, 子信道间的交叠特性会导致两类典型现象.

其一, 当信号频谱位于单个信道内时, 仅在此信道有

输出响应; 其二, 宽带信号频谱跨越多个子信道时, 将

引发多信道联合输出, 产生跨信道信号. 针对上述问

题, 本文建立了跨信道信号检测与判决, 其核心在于

通过时频特征分析实现信号成分的准确判别.

图 4给出了基于信号多维度特征的跨信道判决

融合架构, 通过构建时域、频域的联合分析体系, 提

出融合子带幅值相关性、频率连续性双重判据, 突破

传统检测方案单一判决的局限性, 实现跨信道信号的

精准判别.

 2.3.1　幅度相关性

E1(t) E2(t)设相邻的子带信号包络分别为 和 , 若

这两个子带同属于一个信号源, 则其包络应该满足一

定的相关性.

信号可以建模为E1 (t) = Ag1 (t) + n1 (t) ,

E2 (t) = Ag2 (t) + n2 (t) .
(14)

g1(t) g2(t)其中, A 为信号的幅度,  和 为信号在两个子

n1(t) n2(t)带中的滤波响应,  和 为加性噪声.

两个包络的相关系数可以定为

ρ =
cov (E1, E2)

σE1
σE2

. (15)

对于同源信号, 在考虑到噪声影响下的相关系数的最

大值为

ρmax =
A2 · cov (g1, g2)√[(

A2σ2
g1

+ σ2
n1

) (
A2σ2

g2
+ σ2

n2

)] . (16)

 2.3.2　频率连续性

Bsub = B/N

∆fsub

对于跨越多个子信道的信号, 在各子带中, 信号

的频率应具有连续性. 考虑到带宽为 B 的信号被划分

为 N 个子带, 则每个子带带宽不会超过 ,

相邻子带的频率差为 .

根据频谱泄漏理论, 当信号的主瓣位于子信道边

缘时, 频率的偏差可以达到

δmax ≈
1

2πT · π
2
=

1

4T
. (17)

fres = 1/T其中, T 为采样时间, 对应的频率分辨率为 .

考虑到相邻子带, 频率差最大为

∆fmax =| δi − δi+1 |⩽ 2δmax ≈
1

2T
. (18)

在这种情况下, 子带宽度与频率分辨率通常满足如下

关系:

∆fmax

Bsub
≈ 1/2T

k/T
=

1

2k
. (19)

其中, k 为子带内包含的频点数. 上述检测机制采用

串联工作方式, 仅当信号特征同时满足幅度相关性

强、频率匹配度高的准则时, 系统才会生成跨信道标

识, 以确保判决的准确性与可靠性.

 2.3.3　子信道处理流程

针对信号存在性检测得到有信号的子信道, 处理

流程可以分为两个层次.

(1)对子带进行信号包络提取. 首先获取信号的

瞬时幅度特征, 并对相邻信道内的信号包络进行互相

关运算, 计算得到幅值相关系数 ρ, 量化分析其幅度波

动的一致性. 子带幅度的相关性是基于宽带信号在多

相滤波器组分解后, 时域包络的特性确定的. 根据信

号处理理论, 当同一宽带信号被分解到相邻的子带中,

其包络能量表现出高度的一致性. 根据文献表明[16],

对于带限信号的子带能量, 相关系数大于 0.8, 则可以

被认为是同源信号. 本文结合实验数据分析, 选取
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       signal
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continuity
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Magnitude

correlation
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Subband 1                Subband 2       ...       Subband n

Signal presence detection

图 4    跨信道判决流程

Fig. 4    Cross-channel decision flowchart
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ρ>0.85以达到误判率低于 5%.

(2)对子带进行频率连续性分析. 频率相关性阈

值的设定考虑了信号经滤波器组分解后频谱在相邻

子带间的连续性. 根据频谱分解理论[17], 跨信道的信

号频谱能量在子带的边界处呈现连续性, 而干扰或非

同源信号则表现为频谱的不连续性. 由于滤波器组的

设计过渡带会直接影响频率判决的准确性. 在本实

验的系统中, 原型 FIR滤波器的滚降系数为 0.25, 理

论过渡带宽为 0.125 Bsub, (Bsub 为子带的通带). 当

Δf < 0.15 Bsub 时, 跨信道的频率连续性检测准确率

达到 95%以上.

双重检测机制采用串联工作方式, 当信号特征同

时满足幅值相关性强、频率连续性好两项准则时, 系

统才会生成跨信道标识.

 3　实验与结果

针对上述信道化的设计方案, 分为两部分进行实

验验证. 第一部分, 使用数值仿真软件进行信号的生

成与信道化仿真测试, 并对信道化前后的处理结果进

行分析与对比, 展示出动态信道化处理的优化效果.

第二部分, 使用射频接收机平台进行信号接收与信道

化处理的硬件实测, 将采集信号输入 FPGA进行数

据处理, 并将处理结果与采集信号进行对比分析, 实

现信道化提升效果的硬件测试验证.

 3.1　软件仿真验证

fs = 1000 MHz

M = 16

B = 500 MHz

β = 0.25

D = 8

通过数值仿真软件进行仿真验证, 实现信道划

分、信号检测及信道合并等三个实验过程的仿真. 本

文设计一个采样时钟频率为 , 子信道

数 的动态信道化系统 , 系统监测带宽为

, 每个子信道的带宽约为 31.25 MHz,

设置过渡带宽为 7.8125 MHz, 原型 FIR滤波器滚降

系数 , 阶数为 512, 此时阻带衰减达到

–60 dB. 由于对信号进行了 倍抽取, 信号采样

速率降为 125 MHz.

同时输入 3路信号 , 分别为线性调频 (Linear

Frequency-Modulated signal, LFM)信号、正交相移

键控 (Quadrature Phase Shift Keying, QPSK)信号

和二进制相移键控 (Binary  Phase  Shift  Keying,

BPSK)信号, 将信号幅度进行归一化处理, 并设置

初始信噪比 SNR=10 dB. LFM信号 : 调制起始频

率为 40 MHz, 调制带宽为 30 MHz, 调频斜率为

5 MHz·μs–1. QPSK信号: 调制中心频率为 160 MHz,

信号带宽为 60 MHz. BPSK信号: 调制中心频率为

280 MHz, 信号带宽为 40 MHz.

通过构建多信号并发采集实验场景, 在 500 MHz

监测带宽内实现 16通道的均匀信道化处理系统. 如

图 5所示, 三个同时到达的宽带信号经过数字信道化

处理后, 其频谱能量被精确分离到各个子信道中.

信道化处理后的信号频域分析如图 6所示. 实验
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Fig. 5    Filter bank channelization diagram
 

饶嘉成 等: 面向天基频谱感知的动态信道化设计方法 811



数据表明, 系统背景噪声基底稳定在–45 dB量级. 不

同类型的信号功率特征呈现显著差异 : 线性调频

LFM信号以–20 dB的峰值幅度显著高于噪声基底,

而 QPSK信号与 BPSK数字调制信号分别以–30 dB

的幅度分布于不同的频段. 本研究在 16通道均匀滤

波器组架构下, 通过自适应阈值的 Optimized-CFAR

优化的恒虚警率检测算法, 确认在子信道 2, 3, 5, 6,

9, 10存在有效信号输出. 进一步频谱定位分析表明,

LFM信号落在子信道 2, 3中, QPSK信号落在子信

道 5, 6中, BPSK信号落在子信道 9, 10中, 从而形

成了典型的跨信道分布现象. 最后, 对各存在信号的

子信道进行时频域联合判决, 提取子带中的频率成

分, 通过分析子带中有连续相邻频率成分的信号, 判

断跨信道的信道是否源自同一信号, 从而输出跨信道

标志.

为了定量评估信道化处理系统中子带检测的性

能 , 实验针对恒虚警率检测算法开展了对比实验 .

如图 7所示, 在信噪比范围为–10～15 dB的测试环

境下, 团队通过设计蒙特卡罗仿真实验, 比较了本文

提出的 Optimized-CFAR算法与 CA-CFAR,  GO-

CFAR, SO-CFAR及 OS-CFAR等经典算法[18] 的检

测性能.

实验数据显示, 本文提出的 Optimized-CFAR算

法在低信噪比区域 (SNR<5 dB)表现出显著优势 :

当 SNR=–5 dB时, 其检测概率达 0.28±0.02, 较 CA-

CFAR (0.21±0.01)、SO-CFAR (0.17±0.01)等传统

算法提升 31.9%～67.2%; 随着信噪比的升高, 该算法

的性能优势持续显著现, 当 SNR=10 dB时, 其检测

概率达到 0.95±0.01, 优于次优算法 CA-CFAR约

2.5%; 当 SNR=15 dB时 , Optimized-CFAR实现峰

值检测概率 98.6%, 其检测性能曲线整体位于其他对
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比算法簇的上包络位置.

SNR = 0～5 dB

通过算法机理分析可知, 该优化方案通过自适应

阈值调节机制有效解决了传统 CFAR算法在低信噪

比和多目标场景下的检测概率较低问题. 特别是在

的关键工作区间, 其检测概率较典型

算法提高 6.5%～20.9%, 表明该算法具有更强的环境

适应性, 这为复杂电磁环境下跨信道信号的可靠检测

提供了有力支撑.

 3.2　硬件实现验证

为验证信道化分析–综合系统的实际性能, 本研

究构建了完整的电磁频谱监测射频前端处理链路, 射

频前端采集信号输入数字处理单元, 其数字单元核心

模块包括: 信道化分析–综合模块、子带频谱检测模块

及跨信道信号判决模块. 实验采用 Zynq UltraScale+

ZCU102异构计算平台与 ADRV9009宽带射频收发

器构建硬件验证系统, 受芯片性能限制, 系统监视带

宽设定为 200 MHz, 基带采样率配置为 500 MSPS.

图 8给出了系统硬件测试的物理实现方案.

针对工程应用对实时性的严苛要求, 本设计采用

四级流水线优化的并行处理架构, 通过将旋转因子量

化为 10位定点数并预存储为权重系数, 显著提升了

基 2 FFT蝶形运算效率. 针对多相滤波器组的输出

特性, 子信道的加权求和过程可等效为 16点 FFT运

算, 其中每级蝶形运算通过复数乘加单元实现, 同时

采用饱和截断与算术右移相结合的位宽控制策略[19],

将每级运算输出稳定在 16位有效数据, 有效抑制了

运算过程中的位宽膨胀问题. 为确保时序一致性, 通

过 D触发器构建延迟匹配网络, 将四级流水线的数据

输出偏差严格控制在±0.5个时钟周期内. 在硬件优

化方面, 调用 Complex Multiplier IP核实现四级流

水化的复数乘法运算, 将关键路径延迟降低至 6个时

钟周期. 实验测试表明, 该架构在 Zynq UltraScale+

平台上的 FFT计算吞吐率达到 1.6 GSPS, 处理延迟

小于 2 μs, 充分满足宽带信号实时处理需求.

eNMSE

为定量评估跨信道信号重构效果 , 通过 FP-

GA开发工具的内部逻辑分析仪实时捕获信道化处理

数据流, 并导入计算软件进行频域解析, 生成重构信

号频谱图, 得到信号重构频谱如图 9所示. 实验结果

表明: 在参考基准为幅度最高点时, 重构后的 LFM

信号在 40～70 MHz频段内呈现平坦的幅度响应

(–2±0.3 dB); QPSK信号在 130～190 MHz频段内

幅度稳定于 –10±1.2 dB, 带内噪声基底降低至

–50 dB以下. 频谱特征分析显示, 重构信号成功消除

了跨信道频谱混叠. 通过构建输入–输出信号幅度, 采

用归一化均方误差 NMSE ( )评估信号保真度,

其表达式为

 

Spectrum received by RF board

Spectrum received by spectrum analyzer

RF receive test

RF board

图 8    系统硬件测试

Fig. 8    System hardware test
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图 9    重构后的信号频谱

Fig. 9    Reconstructed signal spectrum
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eNMSE =
||Yre − Yin||22

||Yin||22
. (20)

Yre Yin

||·||2
2

其中,  与 分别为重构信号与原始输入信号的频

域向量,   表示向量的欧几里得范数的平方, 即所

有元素平方和. 保真度定义为

F = 1− eNMSE. (21)

eRMS同时, 重构信号的幅度均方根误差 , 其表达式为

eRMS = 20lg

√∑
(Xre −X in)

2∑
Xin

2

 . (22)

Xin Xre其中,  与 分别为输入信号与重构信号的时域向

量. 实验测得, LFM信号 NMSE值为 0.028, 保真度为

0.972; QPSK信号 NMSE为 0.035, 保真度为 0.965.

验证了本文提出的动态信道化联合架构在宽带信号

保真重构方面的有效性.

针对不同信道化架构的硬件实现效率, 表 1对比

了基于低通滤波器组 (Low-Pass Filter Bank, LPFB)、

多相滤波器组 (Poly-Phase Filter Bank, PPFB)、频

率响应屏蔽 (Frequency  Response  Masking,  FRM)

文献 [20]方案及本文方法的乘法器资源消耗.

本文提出的方法采用优化的多相结构 , 其

DSP48乘法器使用分为两部分 .  FFT运算部分

(64个单元×4级=256个)和多相滤波器部分 (43个

抽头×10路并行= 430个), 另有 1个用于控制逻辑,

系统总计使用 687个 DSP48乘法器. 为进一步提升

运算效率, 该方法实现集成了 2个四级流水的 Com-

plex Multiplier IP核和 1个基 2分解的 FFT IP核.

为全面评估资源效率, 本文方法与三种现有方法

进 行 了 对 比 .  LPFB方 法 中 , 每 个 滤 波 器 包 含

1620个 FIR抽头 ,  16路并行处理 , 共需 25920个

DSP48乘法器. PPFB方法中, 基于分解结构, 多相

部分配置为 103个抽头和 16路并行处理 , 共需

1648个 DSP48乘法器 , 另加 4个用于控制 , 总计

1652个 DSP48乘法器 . 文献方法 [20] 中 , 采用 FRM

优化结构, 使用 822个 DSP48乘法器.

以 LPFB方法的乘法器需求 (25920个, 标准化

为 100%)为基准, 在保证相同阻带衰减 (> 60 dB)条

件下, 本文方法仅需 687个乘法器 (占基准的 2.65%).

相较于 PPFB方法的 1652个乘法器 (占基准 6.37%),

本方法减少了约 58.4%的资源消耗; 与 FRM方法的

822个乘法器 (占基准 3.17%)相比 , 进一步降低了

16.4%的资源需求.

结果表明, 通过多相分解与 FFT等效变换相结

合的优化策略, 在保持频谱分辨率的同时, 将乘法器

资源消耗压缩至传统 LPFB架构的 1/40量级. 该优

化显著降低了 FPGA逻辑资源占用率, 为宽带信道

化系统的工程化部署提供了可扩展的硬件架构基础.

在Zynq UltraScale+MPSoC (XCZU9 EG-2 FF-

VB1156)平台上 , 保持 200 MHz监测带宽不变 , 测

试 16, 32和 64信道配置下的性能参数与资源占用情

况, 完整评估了 DSP48, BRAM, LUT和功耗指标,

测试结果列于表 2.

表 2给出了不同信道配置下系统吞吐率、处理延

迟及功耗的量化对比结果. 分析数据内容可以看出,

系统吞吐率随信道数增加呈现非线性增长模式, 从

16信道的 1.6 GSPS提升至 64信道的 4.0 GSPS, 增

长率在高信道数区间有所放缓; 处理延迟近似线性增

长 (16,  32,  64信道配置下 , 处理延迟分别为 1.72,

3.45, 6.84 μs), 表明算法的时间复杂度与信道数呈线

性关系; 功耗同样表现为近似线性增长特性 (16, 32,

64信道下, 功耗分别为 2.8, 4.5, 8.2 W). 值得注意的

是 , 通过计算吞吐率/功耗比 , 发现 32信道配置

(3.2 GSPS/4.5 W = 0.71 GSPS·W–1)实现了较优的

能效平衡, 较 16信道配置 (1.6 GSPS/2.8 W = 0.57

GSPS·W–1)提升了 24.6%. 因此, 本研究可以对资源
 

表 1    信道化滤波器组乘法器消耗对比

Table 1    Comparison of multiplier in
channelized filter banks

设计方法 乘法器数量 比例/(%)

本方法 687 2.6

LPFB 25920 100

PPFB 1652 6.37

FRM 822 3.17

 

表 2    不同通道下处理实时性对比

Table 2    Comparison of real-time processing
in different channels

信道数
系统吞吐率
/GSPS

处理延迟/μs 功耗/W

16 1.6 1.72 2.8

32 3.2 3.45 4.5

64 4.0 6.84 8.2
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受限的星载平台提供有效的工程应用价值.

表 3给出了不同信道配置下 FPGA资源的占用

情况. 实验结果表明, DSP48, BRAM和 LUT资源

使用率与信道数量之间存在近似线性关系. 具体而

言, 在信道数从 16增至 64的过程中, DSP48使用率

从 8.6%增至 34.6%,  BRAM使用率从 12.3%增至

48.2%, LUT使用率从 14.7%增至 52.3%, 表明资源

利用率随信道数的增加有所提高, 但仍维持在可接受

范围内.

 4　结论

研究针对天基频谱感知系统中宽带信号跨信道

失真问题, 提出了一种基于动态信道化处理的多频段

宽带频谱监测系统架构. 系统由三个核心模块组成:

可重构信道化滤波器组、子带检测模块和跨信道判决

模块. 可重构信道化滤波器组通过多相结构实现高效

信道划分 . 子带检测模块采用改进的 Optimized-

CFAR算法生成自适应门限, 提高弱信号检测能力.

跨信道判决模块基于信号统计特征, 采用时频域联合

分析解决跨信道信号判决问题. 通过软件仿真与 FP-

GA硬件实现验证, 系统能够有效实现宽带信号的分

解与重构, 在低信噪比环境下保持高检测概率, 并显

著降低硬件资源消耗. 实验结果表明, 15 dB信噪比

条件下, 系统检测概率提升至 98.6%, 重构信号保真

度达 0.972, 为天基频谱监测应用提供了高效解决方

案. 其动态信道化架构为深空探测、卫星频谱监测等

任务提供了新的技术途径.
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