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基于ＥＭＤ方法的Ｘ波段双偏振雷达衰减订正


李　海
１，冯兴寰１，孟凡旺２

（１．中国民航大学天津市智能信号与图像处理重点实验室，天津３００３００；

２．中国航空工业集团公司雷华电子技术研究所，江苏无锡２１０４０３）

　　摘　要：针对Ｘ波段双偏振雷达信号在降雨路径中的衰减现象，本文提出经验模式分解（Ｅｍｐｉｒｉｃａｌ

ＭｏｄｅＤｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＥＭＤ）方法进行Ｘ波段双偏振雷达衰减订正，首先对总差分传播相移进行ＥＭＤ分解

得到有限个基本模式分量（ＩｎｔｒｉｎｓｉｃＭｏｄｅＦｕｎｃｔｉｏｎ，ＩＭＦ），并基于皮尔逊相关系数准则将ＩＭＦ分为噪声

ＩＭＦ和信号ＩＭＦ两类，然后对信号ＩＭＦ进行有效重构得到差分传播相移，再将差分传播相移通过最小二

乘法拟合得到差分传播相移率，最后对求得的差分传播相移与差分传播相移率采用自适应约束方法进行反

射率衰减订正。利用ＥＭＤ方法和其他方法进行对比分析，其结果表明，ＥＭＤ方法能够有效地消除Ｘ波段

双偏振雷达回波数据中后向散射的影响，在保留真实的气象信息的同时，有效地抑制差分传播相移的显著

波动，进而衰减订正效果更好。
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０　引 言

天气雷达是监测和预警突发灾害性天气最有

效的手段，常规的天气雷达通过反射率与降雨率

的经验关系实现对降雨的探测和预报［１］，然而此类

雷达无法满足对大范围降水测量准确度的要求，

双偏振雷达能提高天气雷达的探测能力，包括降

水估算能力和粒子相态识别能力。与Ｃ波段和Ｓ

波段相比，Ｘ波段双偏振雷达对目标的定位更准
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确，并且具有天线尺寸小、易于移动等优点［２］。当

双偏振雷达探测气象环境时，回波信号会被路径

中降雨区域吸收，使接收端的反射率产生衰减，特

别是Ｘ波段（中心波长３ｃｍ），由于其波长较短，

反射率衰减问题更为严重，使实测的反射率与真

实的反射率之间存在差异，导致双偏振雷达对降

雨估计不准确，因此必须进行衰减订正［３］。

Ｚｈａｎｇ等
［４］根据雷达气象方程和犣Ｈ犃Ｈ 关

系，提出了雷达径向逐库算法进行衰减订正，该算

法减小了过度订正问题，但没有解决衰减订正中

不稳定的犣Ｈ犃Ｈ 关系。随着双偏振雷达的发展，

Ｒａｈｉｍｉ
［５］提出差分传播相移与衰减率之间可以近

似为线性关系，在使用差分传播相移进行衰减订

正时需消除后向散射以及环境噪声的影响，得到

准确的差分传播相移。常见的平滑滤波，中值滤

波等方法虽然能够改善差分传播相移数据的平滑

性，但失去了对原有数据变化趋势的反映［６］。

Ｈｕｂｂｅｒｔ等
［７］提出采用ＦＩＲ和ＩＩＲ低通滤波器估

计差分传播相移，该方法可得到差分传播相移的

平均走势，但随着距离库的增加，不能有效抑制差

分传播相移波动。何宇翔等［８］提出的卡尔曼滤波

方法能够对差分传播相移进行较精确的估计，但

这类方法对于距离门之间数据的关联性较强，导

致运算速度较慢。杜牧云等［９］提出了小波分析

法，通过小波分析估计得到的差分传播相移具有

良好的平滑度，并减少了差分传播相移率的负值，

但是此方法需要选择合适的小波基，影响运行速

度。Ｂｒｉｎｇｉ等
［１０］提出了迭代滤波方法，该方法能

够达到剔除干扰的目的，但是迭代次数难以确定，

数据处理时间较长。文献［１１］利用 ＭＣＭＣ方法

对差分传播相移进行处理，该方法能对差分传播

相移进行滤波处理，但ＭＣＭＣ方法存在一个显著

问题就是需要计算接受率，导致计算量大，并且由

于接受率的原因导致算法收敛时间变长。目前，

上述方法均是将降水区域视为连续的区域进行衰

减订正处理，且将天气雷达不同偏振参量的关系

理想化为线性关系，当雷达测量值出现不连续或

缺测点时将影响整个降雨区域的衰减订正效果，

因而这些方法具有一定的局限性。

本文提出了一种基于ＥＭＤ方法的Ｘ波段双

偏振雷达衰减订正，该方法首先利用ＥＭＤ方法对

总差分传播相移进行自适应分解，获得由高频到

低频分布的多个ＩＭＦ，其次通过皮尔逊相关系数

准则对ＩＭＦ进行筛选，将有用的ＩＭＦ进行重构获

得差分传播相移，且将差分传播相移采用最小二

乘法拟合差分传播相移率，然后将求得的差分传

播相移与差分传播相移率采用自适应约束方法进

行反射率衰减订正，最后对所提方法进行了仿真

实验。实验结果表明所提方法可以降低观测数据

带来的误差，并极大程度上保证差分传播相移的

递增性，从而实现更加准确的衰减订正。

１　基于ＥＭＤ的衰减订正方法

本文使用ＥＭＤ方法进行衰减订正，首先采用

ＥＭＤ方法估计差分传播相移，之后再对差分传播

相移采用最小二乘法估计差分传播相移率，最后

对求得的差分传播相移与差分传播相移率采用自

适应约束方法进行反射率衰减订正。下面将分别

进行详细描述。

１．１　基于犈犕犇的差分传播相移估计

假设降水区域包含犓 个距离库，将第犽个距

离库的水平和垂直偏振波相位分别记为ΦＨ犽（）、

ΦＶ犽（），则该距离库的差分传播相移Φｄｐ犽（）为

Φｄｐ犽（）＝ΦＨ犽（）－ΦＶ犽（） （１）

它表示水平、垂直偏振波传播到第犽个距离

库之后散射回来的信号相位差。实际雷达观测到

的总差分传播相移Ψｄｐ犽（）由差分传播相移与后

向散射差分相移构成，表示为

Ψｄｐ犽（）＝Φｄｐ犽（）＋δｈｖ犽（） （２）

式中，δｈｖ犽（）表示该距离库后向散射差分相移，是

散射过程中降雨粒子本身引起的相位差［１２］。从频

率上看，δｈｖ犽（）属于高频噪声
［６］。对于不同强度

的降雨区，δｈｖ犽（）会随着雨滴直径的增大而增大，

导致Ψｄｐ犽（）在距离廓线上表现出短距离内的波

动。由式（２）可以看出，当δｈｖ犽（）近似为常数或能

被忽略时，可以将Ψｄｐ犽（）作为Φｄｐ犽（）的估计值，

否则就需要滤除δｈｖ（犽），估计准确的Φｄｐ（犽）。

１．１．１　ＥＭＤ分解

ＥＭＤ算法是一种自适应的信号去噪方法，该

算法可将总差分传播相移自适应分解为多个ＩＭＦ

和残余项之和，且每个ＩＭＦ都应满足以下２个条

件［１３］：１）在整个曲线中，极值点和过零点的数目相
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等或至多相差１个；２）在任意局部区间，曲线的局

部极大值包络线和局部极小值包络线的平均值为

０。ＥＭＤ分解包括提取分量、筛选ＩＭＦ、计算余项

三个部分：

（ａ）提取分量

确定原始序列犡＝｛Ψｄｐ（１），Ψｄｐ（２），…，

Ψｄｐ（犽），…，Ψｄｐ（犓）｝的局部极值序列，记为犡
′
＝

｛Ψｄｐ（犻）｜犻犐｝，其中，犐表示所有极值点的集合。

局部极值序列分为局部极大值序列与局部极小值

序列（例如，局部极大值定义为序列中的某个距离

门所对的总差分传播相移值，其前一距离门的值

比它小，后一距离门的值也比它小）。

从序列犡中提取相邻极值点Ψｄｐ（犻）、Ψｄｐ（犼）之

间的局部序列设为犡ｐａｒｔ＝｛Ψｄｐ（犻），…，Ψｄｐ（狊），…，

Ψｄｐ（犼）｝，其中，犻≤狊≤犼。根据文献［１４］，求犡ｐａｒｔ

的局部均值犿狊狊（ ）为

犿狊狊（ ）＝
１

犼－犻∑
犼

犻

Ψｄｐ狊（） （３）

式中，狊狊＝ｉｎｔ
犻＋犼
２（ ）。利用上述方法对所有相邻

极值点依次求取局部均值点，采用三次样条插值

方法［１５］拟合所有局部均值点构建出均值曲线，并

对均值曲线进行采样得到均值序列犕＝｛犿（１），

犿（２），…，犿（犽），…，犿（犓）｝，其中，犿 犽（）即为均

值曲线上第犽个距离库的数据，则第一个分量

犺１＝｛犺１（１），犺１（２），…，犺１（犽），…，犺１（犓）｝表示为

犺１＝犡－犕 （４）

（ｂ）筛选ＩＭＦ

若犺１符合ＩＭＦ条件，犺１ 就是犡 的第一个

ＩＭＦ；若犺１不满足ＩＭＦ的条件，继续将犺１作为新

的信号，重复步骤（ａ）进行分解。在实际中，犺１通

常无法满足ＩＭＦ条件，假设经过狋（狋一般小于

１０）
［１６］次分解后，有以下式（５）成立，则认为其满足

ＩＭＦ条件：

∑
犓

犽＝０

犺
狋
１犽（）－犺

狋－１
１ 犽（）

犺
狋
１犽（）［ ］２［ ］＜ε，犽＝１，２，…，犓

（５）

式中，ε为门限，一般取值为０．２～０．３
［１６］。

那么原始信号犡 的第一个ＩＭＦ可记为

犪１＝犺
狋
１ （６）

（ｃ）计算余项

将得到的犪１从犡中分离出来，得到余项狉１＝

犡－犪１，将狉１作为新的信号，重复步骤（ａ）～（ｂ）继续

进行分解，依次可得到第２，第３，…，第狀个，…，第

犖个ＩＭＦ，记为

狉２＝狉１－犪２

狉３＝狉２－犪３

　…

狉犖＝狉犖－１－犪犖

烅

烄

烆

（７）

当余项狉犖 变成一个单调信号时，ＥＭＤ分解过程

停止。

通过上述分解过程，可将犡 分解为犖 个ＩＭＦ

与余项的和，记为

犡＝∑
犖

狀＝１

犪狀＋狉犖 （８）

基于ＥＭＤ的总差分传播相移分解流程如图１

所示。

图１　总差分传播相移分解流程图

１．１．２　ＥＭＤ重构

传统的ＥＭＤ凭借经验选取前几个ＩＭＦ重构

差分传播相移，这会导致重构的差分传播相移中

混入多余的后向散射或漏掉某些有用信息，为了

克服这一问题，本文提出利用皮尔逊相关系数准

则（狘犘犆犆狘）分析原始信号与ＥＭＤ分解得到的

犖 个ＩＭＦ相关性，确定最佳ＩＭＦ数目。
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首先计算犡＝（Ψｄｐ（１），Ψｄｐ（２），…，Ψｄｐ（犽），…，

Ψｄｐ（犓））与犪狀＝（犪狀 １（），犪狀 ２（），…，犪狀 犽（），…，

犪狀 犓（ ））的犘犆犆值，定义式为

　　犘犆犆＝

１

犓∑
犓

犽＝１

Ψｄｐ犽（）－Ψｄｐ（ ）犪狀 犽（）－犪
－

狀（ ）

∑
犓

犽＝１

（Ψｄｐ（犽）－Ψｄｐ）
２

∑
犓

犽＝１

（犪狀（犽）－犪
－

狀）槡
２

，

犽＝１，２，…，犓 （９）

式中：犓表示距离库；Ψｄｐ是犡 的平均值，表示为

Ψｄｐ＝
１

犓
∑
犓

犽＝１
Ψｄｐ（犽）。犪

－

狀是犪狀的平均值，表示为犪
－

狀＝

１

犓
∑
犓

犽＝１
犪狀（犽）。犘犆犆的取值范围为［－１，１］，若犘犆犆＞

０，表明２个信号是正相关，若犘犆犆＜０，表明２个信

号是负相关。犘犆犆的绝对值越大表明相关性越强，

即该ＩＭＦ中包含的原始信号的信息越多。根据文

献［１７］，皮尔逊相关系数的评估标准如表１所示。

表１　皮尔逊相关系数评估标准

犘犆犆 值 含义

０．００～０．１９ 极弱相关

０．２０～０．３９ 弱相关

０．４０～０．６９ 中度相关

０．７０～０．８９ 强相关

０．９０～１．００ 极强相关

通过计算ＥＭＤ分解得到的犖个ＩＭＦ与原始

信号的狘犘犆犆狘值，找到合适的分界点犾∈（０，１），

确保除去噪声较大的前犼（犼∈ （１，２，…，犖））个，

其他ＩＭＦ的狘犘犆犆狘值稳定在评估标准范围内。

经过ＥＭＤ分解后，总差分传播相移犡 可以

表示为

犡＝∑
犼

狀＝１

犪狀＋∑
犖

犼＋１

犪狀＋狉犖 （１０）

式中，犪１～犪犼表示噪声分量，犪犼＋１～犪犖 表示信号

分量，狉犖 表示余项。差分传播相移Φｄｐ 由信号

ＩＭＦ与余项狉犖 共同构成，即

Φｄｐ＝∑
犖

狀＝犼＋１

犪狀＋狉犖 （１１）

基于ＥＭＤ的差分传播相移重构流程如图２

所示。

１．２　基于最小二乘法的差分传播相移率估计

在降水区距离狉内含有犓 个距离库，第犽个

图２　差分传播相移重构示意图

距离库对应值为Φｄｐ犽（），用最小二乘法拟合这犓

个库对应的Φｄｐ，根据拟合曲线的斜率即可得到雨

区距离狉的犓ｄｐ值，表示为

犓ｄｐ＝
∑
犓

犽＝１

Φｄｐ犽（）－Φｄｐ［ ］狉犽－狉
－（ ）

２∑
犓

犽＝１

狉犽－狉
－（ ）２

（１２）

式中，狉
－
＝
１

犓
∑
犓

犽＝１
狉犽，狉犽 为第犽个距离库与雷达之间

的径向距离，Φｄｐ为犓 个距离库的Φｄｐ的平均值。

１．３　基于自适应约束方法的反射率衰减订正

衰减率犃Ｈ 对接收的反射率影响较大，且犃Ｈ

随着探测距离的增加而增加，造成反射率估计误

差，因此本文在自适应约束算法［１８］的基础上，根据

ＥＭＤ方法处理得到的Φｄｐ与最小二乘法拟合的

犓ｄｐ，提出了适用于双偏振雷达的自适应约束方法

进行反射率衰减订正。该方法首先对雨区径向数

据划分区间，根据犃Ｈ犓ｄｐ的关系，计算所有区间

的衰减系数α，完成整个径向数据的衰减订正。

由文献［１８］可知，雷达反射率衰减订正原理

如式（１３）所示：

１０ｌｇ犣ｈｅ犽（）［ ］＝１０ｌｇ犣ｈａ犽（）［ ］＋２∑
犽

犻＝０

犃ｈ犽（）

　　　　犣Ｈ＝１０ｌｇ犣ｈ

（１３）

式中，犣ｈａ（犽）与犣ｈｅ（犽）分别为订正前后的第犽个

距离库反射率，犃ｈ（犽）为第犽距离库的衰减率。

根据径向距离（狉０，狉犽）内衰减积分（∑
狉犽

狉＝狉０

犃ｈ（犽））

与差分传播相移变化ΔΦｄｐ狉０：狉犽（ ）相等的特点［１８］，
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可得到第犽个距离门的衰减率（犃ｈ（犽））的计算公

式为

　犃ｈ（犽）＝
［犣ｈａ（犽）］β［１０

０．１（βα）ΔΦｄｐ
（狉０
：狉犽
）

－１］

犐（狉０：狉犽）＋［１０
０．１（βα）ΔΦｄｐ

（狉０
：狉犽
）

－１］犐（狉：狉犽）

（１４）

式中：犐（狉０：狉犽）＝０．４６β∑
狉犽

狉＝狉０

犣ｈａ（犻）；ΔΦｄｐ（狉０：狉犽）＝

Φｄｐ（狉犽）－Φｄｐ（狉０），表示从距离门狉０至狉犽 差分传

播相移Φｄｐ（犽）的变化；衰减系数α与衰减指数β
可通过衰减率（犃ｈ（犽））与差分传播相移率

（犓ｄｐ（犽））的经验公式获得，即

犃ｈ犽（）＝α犓βｄｐ犽（） （１５）

假设雨滴谱服从Ｇａｍｍａ分布
［１０］，利用雨滴

谱拟合得到衰减指数β＝０．８，由于衰减系数α受

环境温度影响较大，若运用固定系数α来计算

犃ｈ（犽），犃ｈ（犽）会产生较大的偏差，因此本文设定

衰减系数α的取值范围为犪ｍｉｎ＜犪＜犪ｍａｘ，步长取

μ。首 先 根 据 公 式 （１５）计 算 α 取 值 范 围

犪ｍｉｎ，犪ｍａｘ（ ）内的每一个α值对应衰减率犃Ｈ（犽｜α）。

接着利用犃Ｈ（犽狘α）计算重构的差分传播相移

Φ
ｃａｌ
ｄｐ（犽狘α），重构方程如式（１６）所示：

Φ
ｃａｌ
ｄｐ（犽狘α）＝２∑

狉犽

狉＝狉０

犃ｈ（犽狘α）

α
（１６）

然后以Φ
ｃａｌ
ｄｐ（犽狘α）与经过ＥＭＤ方法估计得到

的Φｄｐ犽（）残差最小作为约束条件获得最优α值，并

将最优α代入式（１４）计算得到最优的犃ｈ（犽）值。

最后将最优犃ｈ（犽）代入式（１３）中得到订正后

的犣ｈｅ（犽）。

对反射率处理的具体流程如图３所示。

２　实验结果及分析

２．１　差分传播相移估计效果分析

　　本文使用的是ＡＲＭ（ＡｔｍｏｓｐｈｅｒｉｃＲａｄｉａｔｉｏｎ

ＭｅａｓｕｒｅｍｅｎｔＣｌｉｍａｔｅＲｅｓｅａｒｃｈＦａｃｉｌｉｔｙ）探测到

的Ｘ波段天气雷达数据。该雷达采用双偏振体

制，同时在水平和垂直偏振中传输，其主要包括偏

振参数Ψｄｐ，犓ｄｐ，犣Ｈ 等。下面通过仿真试验分

析了不同滤波方法的估计效果。

图４为ＸＳＡＰＲ雷达于０．５°俯仰角、３０°方位

角的雷达Ψｄｐ观测数据，以及经过不同滤波方法的

径向距离廓线图。从图中可以看出，原始信号（图

图３　衰减订正处理流程图

４（ａ））由于外界噪声存在较大的波动，但基本保持

递增趋势。由均值滤波（图４（ｂ））与ＦＩＲ滤波（图

４（ｃ））后的处理效果可以看出，这两种方法对Ψｄｐ
的波动起伏有较好的平滑效果，但随着平滑库数犽

增大，不能有效抑制Ψｄｐ波动。卡尔曼滤波（图４

（ｄ））由于缺乏先验数据，造成初始数据失真。采

用ＥＭＤ方法对原始信号进行分解得到７个ＩＭＦ，

从低到高依次计算各ＩＭＦ与原信号的 犘犆犆 值

分别为０．０７，０．１３，０．１５，０．２０，０．２３，０．３６，０．５８，

可知前３个ＩＭＦ的 犘犆犆 值均在０．００～０．１９极

弱相关这一范围内，为噪声分量，后４个ＩＭＦ的

犘犆犆 值均大于０．１９，为信号分量，对后４个

ＩＭＦ进行有效重构，其结果如图４（ｅ）所示，可以看

出，Ψｄｐ数据的毛刺和波动均得到很好抑制，数据

的连续性和平滑度有了显著提升，即去除了后向

散射的影响，这也有利于对数据进行后续处理及

应用。综上可见，ＥＭＤ方法较之常规方法具有更

明显的处理效果。

图５为ＸＳＡＰＲ雷达于０．５°俯仰角观测数据

Ψｄｐ的ＰＰＩ图及经过ＥＭＤ方法后的ＰＰＩ图。从

图中可见，在Ψｄｐ原始数据ＰＰＩ图（图５（ａ））中，大

部分径向都具有较为明显的层次性，颜色上表现

为分层渐进递增形式，但也存在许多“麻点”（黑框
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（ａ）原始数据

（ｂ）均值滤波

（ｃ）ＦＩＲ滤波

（ｄ）卡尔曼滤波

（ｅ）ＥＭＤ方法

图４　不同方法Ψｄｐ径向对比图

所选区域为麻点），即为波动数据点；经过ＥＭＤ方

法后（图５（ｂ）），Ψｄｐ数据整体层次性得到明显加

强，颜色分布均匀，且原始数据的有效的气象回波

也得到了很好的保留。

（ａ）Ψｄｐ原始数据

（ｂ）ＥＭＤ方法

图５　ＥＭＤ方法处理前后ΨｄｐＰＰＩ图

为了进一步分析不同滤波方法对差分传播相

移估计的影响，分别通过平均波动指数犉犐犡 、相

对误差犚犈、互相关系数ρ进行降雨估计性能分

析，计算公式为
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犉犐犡＝
１

犽－１∑
犓

犽＝２

Φｄｐ（犽）－Φｄｐ（犽－１）

（１７）

犚犈＝

１

犽∑
犓

犽＝１

Ψｄｐ（犽）－Φｄｐ（犽）

１

犽∑
犓

犽＝１

Φｄｐ（犽）
×１００％

（１８）

ρ＝

１

犽∑
犓

犽＝１

Ψｄｐ（犽）－Ψｄｐ（ ）Φｄｐ（犽）－Φｄｐ（ ）

∑
犓

犽＝１

Ψｄｐ（犽）－Ψｄｐ（ ）２∑
犓

犽＝１

Φｄｐ（犽）－Φｄｐ（ ）
槡

２

（１９）

式中，Ψｄｐ（犽）表示实测值，Φｄｐ（犽）表示经过处理

后的值，通过犉犐犡 来比较距离廓线的波动情况，

犉犐犡的值越大，说明径向距离廓线的波动性越大；

通过犚犈来比较数据可靠性，犚犈值越小数据的可

信度越高；通过ρ来比较数据变化趋势的一致程

度，ρ值越大表明线性一致程度越高。

表２统计了Ψｄｐ（犽）经本文提出的方法与常

规方法处理并应用于降水估计Φｄｐ（犽）的犉犐犡 、

犚犈和ρ。根据统计结果可以看出，Ψｄｐ（犽）经常

规方法处理后的犉犐犡和犚犈较大，而ＥＭＤ方法处

理的Ψｄｐ（犽）的犉犐犡 与犚犈 较小，且ρ值相对较

大，说明ＥＭＤ方法对Ψｄｐ（犽）数据的处理波动较

小，可靠性高，应用于降水估测的精度最高。

表２　不同滤波方法对犙犘犈影响的对比图

方法 犉犐犡 犚犈 ρ

原始数据 ５．０５

均值滤波 １．３７ １．９７ ０．８９

ＦＩＲ滤波 １．８６ ２．４５ ０．８６

卡尔曼滤波 １．０１ ２．２８ ０．８５

ＥＭＤ方法 ０．６１ １．８２ ０．８８

２．２　差分传播相移率估计效果分析

图６为ＸＳＡＰＲ雷达于０．５°俯仰角、３０°方位

角的雷达犽ｄｐ观测数据，以及经过不同滤波方法的

径向距离廓线图。结果表明，经过均值滤波、ＦＩＲ

滤波、卡尔曼滤波和ＥＭＤ方法处理后估计的犽ｄｐ
的负值数量分别为１８２，１８５，１６７和１４８。说明

ＥＭＤ方法能够有效地减少犽ｄｐ的负值，保证数据

的基本趋势。

（ａ）原始数据

（ｂ）均值滤波

（ｃ）ＦＩＲ滤波

（ｄ）卡尔曼滤波
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（ｅ）ＥＭＤ方法

图６　不同方法犽ｄｐ径向对比图

２．３　反射率衰减订正效果分析

Ｘ波段双偏振雷达探测的径向距离为４０

ｋｍ，一个距离库表示１００ｍ。图７为同一径向的

反射率衰减订正结果对比图，从图中可以看到，

犣Ｈ变化与Φｄｐ的变化趋势是相对应的。在初始距

离库，雨区的衰减较少，反射率基本在２０ｄＢｚ左

右，而在第２００个距离库处有一强回波区域，雨区

的衰减较多，使用ＥＭＤ方法进行订正后的反射率

因子能够在保持原始数据变化趋势的同时，对其

进行有效的衰减订正。

图７　反射率衰减订正对比图

图８为反射率因子订正前后ＰＰＩ对比图。由图

８（ａ）可知，强回波的区域分布离散，主要集中在图中

心位置，雷达强回波反射率因子一般在３０～４０ｄＢｚ，

由图８（ｂ）可知，经过衰减订正后，雷达回波反射率

因子的订正值一般在１～５ｄＢｚ。强回波区域扩大，

回波中心更为明显，订正值达到了５～１０ｄＢｚ。

由于Ｓ波段雷达基本上不存在雨区衰减，除

非在一些湿雹区。因此将同时间同一区域内的反

射率因子订正后的效果与Ｓ波段数据进行对比，

其效果与Ｓ波段探测结果越相似，则认为订正效

果越好。Ｓ波段双偏振雷达的探测距离范围为

２３０ｋｍ，而Ｘ波段的探测距离范围为４０ｋｍ，所

以Ｘ波段气象雷达包含在Ｓ波段双偏振雷达的探

测范围内，图８（ｃ）为Ｓ波段双偏振雷达回波反射

率因子，黑色方框中的区域作为Ｘ波段双偏振雷

达衰减订正后的效果参照图。对比图８（ａ）、图８

（ｃ）可以看到，Ｘ波段双偏振雷达衰减更为严重。

对比图８（ｂ）、图８（ｃ）可以看到，经过ＥＭＤ方法处

理后，Ｘ波段双偏振雷达的反射率因子中心处强回

波有所加强，与Ｓ波段雷达回波反射率因子差异

显著减小，表明ＥＭＤ方法对Ｘ波段双偏振雷达衰

减订正具有一定的效果。

（ａ）Ｘ波段犣Ｈ原始数据

（ｂ）ＥＭＤ方法

（ｃ）Ｓ波段犣ＨＰＰＩ图

图８　不同方法反射率ＰＰＩ对比图
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３　结束语

本文提出了基于ＥＭＤ方法的Ｘ波段双偏振

雷达衰减订正，首先使用经验模式分解方法将总

差分传播相移按照频率分布自适应地分解为多个

ＩＭＦ，使得原始序列平稳化，从而提高差分传播相

移的预测精度，接着利用最小二乘法估计差分传

播相移率，最后根据得到的差分传播相移与差分

传播相移率采用自适应约束算法对反射率因子进

行衰减订正。实验结果表明，利用ＥＭＤ方法能够

实现对差分传播相移滤波处理，并且保留原始信

号的基本趋势；利用自适应约束的方法能够对反

射率进行有效的衰减订正，这对雷达降水量估计

以及降水分类等有重要的现实意义，所以本方法

具有一定的实际应用价值。
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一种车载毫米波ＦＭＣＷ ＭＩＭＯ雷达快速成像方法


黄以兰１，晋良念１，２，刘庆华１

（１．桂林电子科技大学信息与通信学院，广西桂林５４１００４；

２．广西无线宽带通信与信号处理重点实验室，广西桂林５４１００４）

　　摘　要：针对车载毫米波ＦＭＣＷ ＭＩＭＯ雷达现有的常规波束形成算法的旁瓣效应造成的方位向分

辨率低以及高分辨算法的工程实时性低的问题，提出了一种迭代自适应算法（ＩＡＡ）高分辨成像的快速实现

方法。该方法首先利用快速傅里叶变换（ＦＦＴ）获取目标一维距离像，然后对每一距离单元利用ＦＦＴ算子

和ＧｏｈｂｅｒｇＳｅｍｅｎｃｕｌ（ＧＳ）因子分解计算迭代自适应算法（ＩＡＡ）的数据协方差矩阵和其逆矩阵，利用快速

Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法计算ＩＡＡ迭代值，从整体上提升了ＩＡＡ估计各角度散射系数的实时性。仿真和实

验结果验证了该方法的可行性和有效性。

关键词：车载毫米波ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达；高分辨成像；快速迭代自适应算法（ＦＩＡＡ）；Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵

向量乘法
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ｉｍｐｌｅｍｅｎｔａｔｉｏｎｍｅｔｈｏｄｏｆｈｉｇｈｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎｉｍａｇｉｎｇｂａｓｅｄｏｎｉｔｅｒａｔｉｖｅａｄａｐｔｉｖｅａｌｇｏｒｉｔｈｍ（ＩＡＡ）ｆｏｒｖｅｈｉｃｕｌａｒｍｉｌ

ｌｉｍｅｔｅｒｗａｖｅＦＭＣＷＭＩＭＯｒａｄａｒｉｓｐｒｏｐｏｓｅｄ．Ｆｉｒｓｔｌｙ，ｆａｓｔＦｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ（ＦＦＴ）ｉｓｕｓｅｄｔｏｏｂｔａｉｎｔｈｅｏｎｅ
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ｔｉｖｅａｌｇｏｒｉｔｈｍ（ＩＡＡ）ａｒｅｃａｌｃｕｌａｔｅｄｂｙＦＦＴｏｐｅｒａｔｏｒａｎｄＧｏｈｂｅｒｇＳｅｍｅｎｃｕｌ（ＧＳ）ｆａｃｔｏｒｉｚａｔｉｏｎｆｏｒｅａｃｈｒａｎｇｅ

ｃｅｌｌ．Ｍｅａｎｗｈｉｌｅ，ｆａｓｔＴｏｅｐｌｉｔｚｍａｔｒｉｘｖｅｃｔｏｒｍｕｌｔｉｐｌｉｃａｔｉｏｎｉｓｕｓｅｄｔｏｃａｌｃｕｌａｔｅＩＡＡｉｔｅｒａｔｉｏｎｖａｌｕｅ．Ｉｎｔｈｉｓｗａｙ，

ｒｅａｌｔｉｍｅｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｏｆＩＡＡｆｏｒｅｓｔｉｍａｔｉｎｇｓｃａｔｔｅｒｉｎｇｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔｏｆｔａｒｇｅｔａｔａｌｌａｎｇｌｅｓｉｓｉｍｐｒｏｖｅｄ．Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎ

ａｎｄｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌｒｅｓｕｌｔｓｖｅｒｉｆｙｔｈｅｆｅａｓｉｂｉｌｉｔｙａｎｄｅｆｆｅｃｔｉｖｅｎｅｓｓｏｆｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｍｅｔｈｏｄ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：ｖｅｈｉｃｕｌａｒｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒｗａｖｅＦＭＣＷＭＩＭＯｒａｄａｒ；ｈｉｇｈｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎｉｍａｇｉｎｇ；ｆａｓｔｉｔｅｒａｔｉｖｅａｄａｐｔｉｖｅ

ａｌｇｏｒｉｔｈｍ（ＦＩＡＡ）；Ｔｏｅｐｌｉｔｚｍａｔｒｉｘｖｅｃｔｏｒｍｕｌｔｉｐｌｉｃａｔｉｏｎ

０　引 言

车载毫米波雷达作为汽车主动安全领域的关键

传感器部件，可有效穿透雾、烟、灰尘，实现全天时、

全天候工作负荷要求［１］。这种雷达采用的体制现有

合成孔径雷达（ＳＡＲ）和多发多收（ＭＩＭＯ）雷达等。

相比于ＳＡＲ，ＭＩＭＯ雷达是利用发射和接收天线间

的位置关系形成更大孔径的虚拟天线阵列［２］。考虑

到车载雷达的实现复杂度及半导体器件成本限制，

本文采用时分复用ＭＩＭＯ（ＴＤＭＭＩＭＯ）雷达工作

机制［３］，该方式对硬件性能需求较低、实现简单，减

少ＭＩＭＯ雷达的数量和复杂性，降低了成本。

传统的成像方法包括后向投影［４］（ＢａｃｋＰｒｏ

ｊｅｃｔｉｏｎ，ＢＰ）、延时求和
［５］（ＤｅｌａｙＡｎｄＳｕｍ，ＤＡＳ）

和数字波束形成［６］（ＤＢＦ）等。文献［４］基于ＳＡＲ
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成像几何模型，结合车载平台推导了ＢＰ算法，通

过仿真实验验证了其在车载前视阵列雷达的适用

性。文献［５］提出了在距离向进行距离压缩与方

位向进行ＤＡＳ，最后结合距离方位信息得到二维

成像结果。文献［６］提出的ＤＢＦ通过加权求和使

多路信号变为一路信号，使得目标方向的信号得

到增强，同时对非目标方向的信号进行抑制。

尽管这些算法能够快速而简单地实现目标的

成像，但是都存在分辨率低且旁瓣较高的问题。

为此，采用高分辨成像方法是必要的。文献［７］和

［８］分别介绍了在获得距离向信息后采用ＥＳ

ＰＲＩＴ、ＭＵＳＩＣ超分辨算法，虽然相比于传统算法

有着更好的角度分辨率，但这些算法需要对接收

信号的协方差矩阵作特征分解，需要的数据帧数

较多，对均匀线阵中天线的数量也有着较高的要

求。文献［９］提出了ＩＡＡ在ＦＭＣＷ ＭＩＭＯ雷达

系统中的应用，该方法在帧数较少的情况下可使

角分辨率从ＤＡＳ波束形成的１０°提高到５°，但存

在算法复杂度较高，无法实现工程实时性的问题。

针对上述问题，本文提出了一种车载毫米波

ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达ＩＡＡ高分辨成像的快速实现

方法，该方法首先基于ＭＩＭＯ机制采用ＦＦＴ来获

取目标的距离信息，然后对存在目标的距离单元

内利用傅里叶算子特性和ＧＳ因子分解进行数据

协方差矩阵及其逆矩阵的快速计算，利用快速Ｔｏ

ｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法有效计算目标反射系数，迭代

次数少（１０次左右）、计算量适中。

１　信号模型

雷达系统模型如图１所示，采用时分复用

ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达（时分复用带来的相位误差补

偿方法具体见文献［１０］），根据ＭＩＭＯ雷达原理，

以第一个接收阵元为参考点，有犐个发射阵元，各

阵元距离参考点的间距为犱ｔ犻，犻＝１，２，…，犐；接收

阵元有犑个，各阵元距离参考点的间距为犱ｒ犼，犼＝

２，３，…，犑－１。假设第犻个阵元发射信号为

狊犻狋（）＝ｅｘｐｊ２π犳０狋＋ｊπμ狋
２（ ） （１）

式中，狋为信号时间，犳０为载波频率，μ＝犅／犜 为

调频斜率，犅为信号带宽，犜为调频周期。

将成像区域划分为犕 个距离单元犚１，犚２，…，

犚犕 ，犓 个角度单元θ１，θ２，…，θ犓 ，则对于第犼个

图１　系统模型

接收阵元来说接收到该区域内所有目标的回波信

号可以表示为

狉犻犼狋（）＝∑
犕

犿＝１
∑
犓

犽＝１

σ（犚犿，θ犽）ｅｘｐ［ｊ２π犳０（狋－τ犻犼（犚犿，

θ犽））＋ｊπμ（狋－τ犻犼（犚犿，θ犽））
２］ （２）

式中：σ犚犿，θ犽（ ）表 示 加 权 指 示 函 数，若 在

犚犿，θ犽（ ）位置上有目标，则σ犚犿，θ犽（ ）≠０，反之

σ犚犿，θ犽（ ）＝０；τ犻犼 犚犿，θ犽（ ）表示目标与第犻个发

射阵元和第犼个接收阵元之间的传播时延，其为

　τ犻犼（犚犿，θ犽）＝
２犚犿

犮
＋
２犱ｔ犻ｓｉｎθ犽

犮
＋
２犱ｒ犼ｓｉｎθ犽

犮
（３）

式中，犮为电磁波在自由空间的传播速度，
２犚犿

犮
为

雷达与目标径向距离产生的双程传播时延，

２犱ｔ犻ｓｉｎθ犽

犮
和
２犱ｒ犼ｓｉｎθ犽

犮
分别为第犻个发射阵元和第

犼个接收阵元相对于参考点附加的双程传播时延。

将回波信号与发射信号进行混频后，经过低通滤

波器进行滤波得到中频信号为

狉犻犼（狋）＝∑
犕

犿＝１
∑
犓

犽＝１

σ（犚犿，θ犽）ｅｘｐ［ｊ２π犳０τ犻犼（犚犿，

θ犽）＋ｊ２πμτ犻犼（犚犿，θ犽）狋］ （４）

对中频信号进行采样得到离散采样序列：

狉犻犼犾（）＝∑
犕

犿＝１
∑
犓

犽＝１

σ（犚犿，θ犽）ｅｘｐ［ｊ２π犳０τ犻犼（犚犿，

θ犽）＋ｊ２πμτ犻犼（犚犿，θ犽）犾犜ｓ］ （５）

式中，犜ｓ为采样间隔，犾＝１，２，…，犔为采样点数。

对狉犻犼犾（）计算犕 点ＦＦＴ并取单边谱，得到该通道

的一维距离像为

　狉犻犼（狆）＝∑
犕

犿＝１
∑
犓

犽＝１

σ 犚犿，θ犽（ ）ｓｉｎｃ［π（狆－犅τ犻犼（犚犿，θ犽））］×

ｅｘｐ［ｊ２π犳０τ犻犼（犚犿，θ犽）］，狆＝１，２，…，犕 （６）

９２１２０２２年第２期 黄以兰：一种车载毫米波ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达快速成像方法
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从式（６）可以看出，谱峰位于狆 处，即狆 ＝

犅τ犻犼 犚犿，θ犽（ ）。将式（３）代入式（６）并化简，则

狉犻犼 狆（）＝∑
犕

犿＝１
∑
犓

犽＝１

σ犚犿，θ犽（ ）ｅｘｐｊ２π犳０
２犚犿

犮
＋［

ｊ２π
２犱ｔ犻＋犱ｒ犼（ ）ｓｉｎθ犽

λ ］×ｓｉｎｃπ狆－（ 　

　
［

犅
２犚犿

犮 ）］，狆＝１，２，…，犕 （７）

从式（７）可以看出，在狆最接近犅
２犚犿

犮
处取得谱峰，若

划分的距离单元以距离分辨率为准，则狆对应的距离

犚狆＝犚犿＝
犮

２犅
狆，此时ｓｉｎｃ函数值为１，则式（７）变为

狉
′
犻犼 犿（ ）＝∑

犓

犽＝１

σ犿θ犽（ ）ｅｘｐｊ２π犳０
２犚犿

犮
＋［

ｊ２π
２犱ｔ犻＋犱ｒ犼（ ）ｓｉｎθ犽

λ ］ （８）

式中，σ犿θ犽（ ）为对应第犿 个距离单元角度目标的

散射系数。

最后，将所有发射阵元和接收阵元组合的回

波数据堆叠，并将距离犚犿 的产生的双程时延补

偿，得到第犿个距离单元的测量向量，即

狔犿＝

狉
′
１１ 犿（ ）

狉
′
１２ 犿（ ）

…

狉
′
犐犑 犿（ ）

熿

燀

燄

燅

（９）

令σ犿＝ σ犿θ１（ ）…σ犿θ犓（ ）［ ］Ｔ，犃犿＝［犪犿 θ１（ ）…

犪犿θ犽（ ）…犪犿θ犓（ ）］，其中犪犿（θ犽）＝ ｅ
ｊ２π
２（犱
ｔ１
＋犱
ｒ１
）ｓｉｎθ犽

λ …［

ｅ
ｊ２π
２（犱
ｔ犻
＋犱
ｒ犼
）ｓｉｎθ犽

λ …ｅ
ｊ２π
２（犱
ｔ犐
＋犱
ｒ犑
）ｓｉｎθ犽

λ ］Ｔ，则

狔犿 ＝犃犿σ犿 ＋犲犿 （１０）

２　算法描述

根据文献［１１］所述，ＩＡＡ通过最小化下面的

加权最小二乘（ＷＬＳ）代价函数来求解式（１０），即

（狔犿－σ犿（θ犽）犪犿（θ犽））
Ｈ
犙
－１（狔犿－σ犿（θ犽）犪犿（θ犽）） （１１）

式中，犙为干扰数据协方差矩阵，且

犙＝犚－狘σ犿（θ犽）狘
２
犪犿（θ犽）犪

Ｈ
犿（θ犽） （１２）

这里的犚为数据协方差矩阵，即

犚＝∑
犓

犽＝１

狘σ犿（θ犽）狘
２
犪犿（θ犽）犪

Ｈ
犿（θ犽） （１３）

将式（１１）最小化并代入式（１２），再根据矩阵求逆

引理，得到目标散射系数σ犿θ犽（ ）为

σ犿θ犽（ ）＝
犪
Ｈ
犿θ犽（ ）犚

－１
狔犿

犪
Ｈ
犿θ犽（ ）犚

－１犪犿θ犽（ ）
（１４）

根据式（１３）可知，犚依赖于σ犿θ犽（ ）的值。首

先，使用ＤＡＳ估计值初始化ＩＡＡ，即

σ犿θ犽（ ）＝
犪犿θ犽（ ）狔犿

犪
Ｈ
犿θ犽（ ）犪犿θ犽（ ）

（１５）

如式（１３）、式（１４）所示，ＩＡＡ的计算负担主要

来自每一次迭代的矩阵犚及其逆矩阵犚－
１的计算

和σ犿θ犽（ ）中分子、分母的计算，因此需要的存储空

间大，计算复杂度也高。接下来，根据犪犿θ犽（ ）的傅

里叶矩阵特性快速计算犚，然后根据快速Ｔｏｅｐｌｉｔｚ

矩阵向量乘法分别计算σ犿θ犽（ ）中的分子、分母，以

减少每次迭代的计算量。令

φ犇θ犽（ ）＝犪
Ｈ
犿θ犽（ ）犚

－１
狔犿 （１６）

φ犖θ犽（ ）＝犪
Ｈ
犿θ犽（ ）犚

－１犪犿θ犽（ ） （１７）

２．１　犚的快速计算

根据公式（１３），令狆θ犽（ ）＝狘σ犿（θ犽）狘
２，犘＝

ｄｉａｇ（［狆（θ１）　狆（θ２）…狆（θ犓）］
Ｔ），则犚可以表示

为

犚＝∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）犪犿θ犽（ ）犪
Ｈ
犿θ犽（ ）＝犃犿犘犃

Ｈ
犿 （１８）

将犃犿 代入式（１８），可得

　犚＝

１ ∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
－ｊ
２π
λ
（犱ｔ１＋犱ｒ２）／２ … ∑

犓

犽＝１

狆（θ犽）ｅ
－ｊ
２π
λ
（犱ｔ犐＋犱ｒ犑）／２

∑
犓

犽＝１

狆（θ犽）ｅ
ｊ
２π
λ
（犱ｔ２＋犱ｒ１）／２

１ … …

… … … ∑
犓

犽＝１

狆（θ犽）ｅ
－ｊ
２π
λ
（犱ｔ１＋犱ｒ２）／２

∑
犓

犽＝１

狆（θ犽）ｅ
ｊ
２π
λ
（犱ｔ犐＋犱ｒ犑）／２ … ∑

犓

犽＝１

狆（θ犽）ｅ
ｊ
２π
λ
（犱ｔ２＋犱ｒ１）／２

１

熿

燀

燄

燅

（１９）
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　　将图１所示的ＭＩＭＯ雷达的犐个发射阵元和

犑个接收阵元经过合理布局，可以虚拟为１发犙
收（犙＝犐×犑）的均匀线阵。以第１个接收阵元为

参考点，设第１个发射阵元与参考点距离为犱ｔ０＝

４犱，相邻发射阵元间距４犱，第２个接收阵元与参

考点距离为犱ｒ１＝犱，相邻接收阵元间距犱，其中

犱≤λ／２，λ＝犮／犳０，则对应第狇个虚拟阵元到参

考点的间距犱狇＝（狇－犙－１）
犱

２
。令犱狇＝（犱ｔ犻＋

犱ｒ犼）／２，ωθ犽＝
π犱ｓｉｎθ犽

λ
，则犚变为

　　犚＝

１ ∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
－ｊωθ犽 … ∑

犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
－ｊωθ犽

犙－１（ ）

∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
ｊωθ犽

１ … …

… … １ ∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
－ｊωθ犽

∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
ｊωθ犽

犙－１（ ）

… ∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
ｊωθ犽

１

熿

燀

燄

燅

（２０）

　　由式（２０）可以看出，犚是Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，令

狉狇＝∑
犓

犽＝１

狆θ犽（ ）ｅ
－ｊωθ犽

狇

，狇＝－犙＋１，…，－１，０，

１，…，犙－１ （２１）

则式（１９）的犚可以简化为

犚＝

狉０ 狉１ … 狉犙－１

狉－１ 狉０ … …

… … … 狉１

狉－犙＋１ … 狉－１ 狉０

熿

燀

燄

燅

（２２）

式中，狉－狇 ＝狉

狇
。根据式（２１），我们可以通过对

狆θ犽（ ）进行ＦＦＴ运算求解狉狇，以此类推，就可以

通过矩阵犘的ＦＦＴ运算来实现犚的快速计算。

２．２　φ犇θ犽（ ）的快速计算

令狉犙－１＝ 狉－１ 狉－２ … 狉－犙＋１［ ］Ｈ，犚犙－１表

示犚中除了第一行第一列元素外的其他元素组成

的子矩阵，则犚可以改写为

犚＝
狉０ 狉

Ｈ
犙－１

狉犙－１ 犚犙－１
［ ］ （２３）

定义线性预测和相关的预测误差如下：

犲犙－１＝－犚
－１
犙－１狉犙－１ （２４）

β犙－１＝狉０－狉
Ｈ
犙－１犚

－１
犙－１狉犙－１ （２５）

由式（２４）给出的线性方程组可以通过Ｌｅｖｉｎｓｏｎ

Ｄｕｒｂｉｎ算法
［１２］。根据文献［１３］，犚－１ 的ＧＳ因子

分解表达式可表示为

犚－１＝Ψ 狓，犣犙（ ）Ψ
Ｈ 狓，犣犙（ ）－Ψ 狑，犣犙（ ）Ψ

Ｈ 狑，犣犙（ ）

（２６）

式中，Ψ 是下三角Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，其中的狓，狑和

犙×犙维移位矩阵犣犙 分别为

狓＝
１

α犙－槡 １

１

犪犙－１
［ ］ （２７）

狑＝
１

α犙－槡 １

０

犪犙－１
［ ］ （２８）

犣犙＝

０

１ ０

… … …

０ … １ ０

熿

燀

燄

燅

（２９）

由式（２６）可知，犚－１也是Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，则式

（１６）中的狓＝犚
－１
狔犿 可以通过一系列Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩

阵向量乘积来计算，这些乘积可以转换为循环矩

阵向量乘积，从而转换为ＦＦＴ／ＩＦＦＴ
［１４］（计算复杂

度为犗 犙（），对算法总计算复杂度影响不大，具体

方法见文献［１５１６］）。在得到狓 之后，利用

犪犿θ犽（ ）的傅里叶算子特性对狓进行ＦＦＴ运算来

快速计算φ犇θ犽（ ）＝犪
Ｈ
犿θ犽（ ）狓。

２．３　φ犖θ犽（ ）的快速计算

将式（２６）的犚－１代入式（１７），可得

　φ犖（θ犽）＝犪
Ｈ
犿（θ犽）［Ψ（狓，犣犙）Ψ

Ｈ（狓，犣犙）－

Ψ（狑，犣犙）Ψ
Ｈ（狑，犣犙）］犪犿（θ犽）＝

∑
犙－１

狇＝－犙＋１
∑
犙

狇＝１

（狇狓犙－狇狓

狇－１－狇狑犙－狇狑


狇－１
）ｅ
ｊωθ犽

狇

（３０）

令犮狇＝∑
犙

狇＝１
（狇狓犙－狇狓


狇－１－狇狑犙－狇狑


狇－１
），所以φ犖（θ犽）
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可以表示为

φ犖θ犽（ ）＝∑
犙－１

狇＝－犙＋１

犮狇ｅ
ｊωθ犽

狇

（３１）

定义犮＝犮－犙＋１，犮－犙＋２，…，犮０（ ）Ｔ，则其可以表

示为

　　犮＝

狓犙－１ ０ … ０

２狓犙－２ 狓犙－１ … …

… … … ０

犙狓０ … ２狓犙－２ 狓犙－１

熿

燀

燄

燅

狓
０

狓
１

…

狓
犙－１

熿

燀

燄

燅

－

狑犙－１ ０ … ０

２狑犙－２ 狑犙－１ … …

… … … ０

犙狑０ … ２狑犙－２ 狑犙－１

熿

燀

燄

燅

狑
０

狑
１

…

狑
犙－１

熿

燀

燄

燅

（３２）

　　由式（３２）可知，犮是两个下三角Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩

阵与向量乘积的相减。因此，犮也可以通过快速

Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法来快速计算。令Φ犖＝

［φ犖（θ１），…，φ犖（θ犽），…，φ犖（θ犓）］
Ｔ，根据式

（３１），Φ犖 也可以类似于φ犇θ犽（ ）那样，通过对犮

进行ＦＦＴ运算来实现其快速计算。

２．４　算法流程及复杂度分析

　　算法流程如表１所示。首先采用ＦＦＴ计算

估计初始值，迭代计算式（１３）、式（１４）的过程中

通过ＦＦＴ运算快速计算犚，根据ＧＳ因子分解

求解犚
－１，采用Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法的快速算

法及犪犿 （θ犽）的傅里叶算子特性快速计算

φ犇（θ犽）、φ犖（θ犽），直至算法收敛，结束迭代。

表１　犉犐犃犃算法流程

初始化　根据式（１５），使用ＦＦＴ计算估计初始值σ犿 θ犽（），初始化迭代次数狀＝０，设置收敛条件δ＝０．０１，最大迭代次数

为犖 ＝１０。

犳狅狉狀＝０：犖

步骤１　根据式（１５）初始值σ犿（θ犽），通过ＦＦＴ计算犚；

步骤２　通过ＬｅｖｉｎｓｏｎＤｕｒｂｉｎ算法求解式（２４），根据ＧＳ因子分解求解犚
－１；

步骤３　通过快速Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法求解狓，根据犪犿（θ犽）的傅里叶算子特性对狓进行ＦＦＴ运算计算φ犇（θ犽）；

步骤４　通过快速Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵向量乘法求解系数犮，根据犪犿（θ犽）的傅里叶算子特性对犮进行ＦＦＴ运算计算φ犖（θ犽）；

步骤５　令狀＝狀＋１，若‖σ
狀
犿 θ犽（）－σ

狀－１
犿 θ犽（）‖

２
≤δ或狀＝犖，则迭代停止，否则返回步骤２继续迭代。

犲狀犱

　　从前面的分析可以知道，文献［９］提出的ＩＡＡ

每次迭代过程都需要对σ犿θ犽（ ）和犚进行更新，总

共需要的计算复杂度为犗２犙
２
犓＋犙犓＋犙

３（ ），其

中对σ犿（θ犽）的求解过程需要进行犚
－１，其计算复杂

度为犗犙
２
犓（ ），而本文提出的ＦＩＡＡ在计算犚－１的

过程中的复杂度仅为犗犙
２（ ）。此外，通过Ｌｅｖｉｎｓｏｎ

Ｄｕｒｂｉｎ算法求解式（２４）需要计算犗 犙２（ ）次，根据

ＧＳ因子分解求解犚
－１ 需要５２犙（ ）次。求解

φ犇θ犽（ ）、φ犖θ犽（ ）过程中两次使用的快速Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩

阵向量乘法需要７２犙（ ）次，加上ＦＦＴ运算需要的

３犙（）次，ＦＩＡＡ共需要计算复杂度为犗（犙２＋

１２２犙（ ）＋３犓（ ））。所以，整体看来本文给出的ＦＩ

ＡＡ处理计算复杂度都有较大程度的降低。

３　仿真与实验结果分析

３．１　仿真结果分析

　　为保证距离和角度的解算范围以及对多目标

的分辨能力，要对车载毫米波雷达系统的工作参

数做出限定和选取。系统的距离及角度分辨率分

别为

犚ｒｅｓ＝
犮

２犅

θｒｅｓ＝
２

犙ｃｏｓθ

（３３）

为了评估雷达性能并比较ＤＡＳ波束形成、文

献［９］提出的ＩＡＡ和本文提出的ＦＩＡＡ算法，在

ＭＡＴＬＡＢ中对场景目标进行仿真，参数如表２

所示。

假设目标场景的距离单元数为犕＝２５６，角度

范围是－６０°～６０°，角度单元间隔为１°，即角度单

元数犓＝１２１。设置３个点目标，参数如表３所示，

图２给出了不同算法功率谱对比，其中图２（ａ）～

（ｃ）分别为ＤＡＳ波束形成、ＩＡＡ、ＦＩＡＡ算法的功

率谱图。目标的成像结果如图３所示，其中图３

（ａ）～（ｃ）分别为ＤＡＳ波束形成、ＩＡＡ、ＦＩＡＡ算法
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的仿真数据的距离角度二维成像图。从这些图中

可以看出，ＤＡＳ波束形成算法只能分辨出目标１

和目标３，分辨不出相距５°的两个目标，由此可见

分辨率大约为１０°，而且旁瓣较高。而ＩＡＡ与ＦＩ

ＡＡ算法可以很清晰地分辨出３个目标，其分辨率

可达到５°，旁瓣较低。因此，相比于ＤＡＳ波束形

成算法具有很高的旁瓣和很低的分辨率，很难分

辨具体的方位角，ＩＡＡ与ＦＩＡＡ算法都获得了较

好的角度估计以及有效地降低了旁瓣。

表２　系统参数

参数　　　　 参数值　　

载波频率／ＧＨｚ ７７

信号带宽／ＧＨｚ ２

阵元个数 ３Ｔ×４Ｒ

采样点 ２５６

Ｃｈｉｒｐ数 ６４

采样时间／ｓ １７×１０
－６

距离分辨率／ｍ ０．０７５

角度分辨率／（°） ９．５

表３　目标参数

目标 距离／ｍ 角度／（°）

１ ８ ０

２ ８ ５

３ ８ １５

（ａ）ＤＡＳ波束形成

（ｂ）ＩＡＡ

（ｃ）ＦＩＡＡ

图２　功率谱图

（ａ）ＤＡＳ波束形成

（ｂ）ＩＡＡ

（ｃ）ＦＩＡＡ

图３　仿真数据的距离角度二维成像图

３３１２０２２年第２期 黄以兰：一种车载毫米波ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达快速成像方法





下面对算法的运行时间进行对比，以单个目

标为例，设置单目标距离犚＝１２ｍ，角度θ＝１０°；

以多个目标为例则设置多目标参数如表３所示。

表４给出了ＤＡＳ波束形成、文献［９］提出的ＩＡＡ

与本文提出的ＦＩＡＡ分别在单目标场景及多目标

场景中运行时间的对比结果。从表中可以看出，

无论是在单目标还是多目标场景，ＤＡＳ波束形成

算法所需时间最短，实时性最高；ＩＡＡ所需时间最

长，不符合车载雷达实时性的需求；而ＦＩＡＡ的运

行速度虽比不上ＤＡＳ波束形成，但相比于ＩＡＡ，

在单目标场景中ＦＩＡＡ的运算时间减少７倍左右，

在多目标场景中运算时间减少了４倍左右。由此

可以说明所提算法性能较好，有效地减少了运行

时间，更适合应用于要求实时性的车载场景中。

表４　犇犃犛波束形成、犐犃犃、犉犐犃犃的对比

算法 单目标运行时间／ｓ 多目标运行时间／ｓ

ＤＡＳ波束形成 ０．００１ ０．００２

文献［９］方法 ０．０７ ０．０８７

ＦＩＡＡ ０．０１ ０．０２１

综上所述，ＤＡＳ波束形成运行时间短，但存在

分辨率低和高旁瓣的问题，文献［９］提出的ＩＡＡ虽

然提高了分辨率但算法复杂度高且运算时间较长，

本文提出的ＦＩＡＡ在保证有效提高分辨率、降低旁

瓣的基础上，能够减少算法的运行时间，提高性能。

３．２　实测数据处理结果分析

实际探测场景如图４所示，雷达系统主要由

图４　实验场景

ＴＩ（德州仪器）公司的高性能毫米波雷达前端

ＩＷＲ６８４３评估板卡和ＤＣＡ１０００数据采集卡组成。

数据采集卡连续接收雷达前端输出的数字差频信

号并通过ＵＳＢ接口将原始回波差频数据发送给

计算机存储，为ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达信号处理提供

实测数据。

实验过程中，首先对暗室无目标场景进行测

量，为后续数据预处理作准备。然后测量的是相

同距离３ｍ处不同角度（θ１＝０°，θ２＝２０°）的双目

标，经过去除耦合波处理后结果如图５所示，其中

图５（ａ）～（ｃ）分别为ＤＡＳ波束形成、ＩＡＡ、ＦＩＡＡ

（ａ）ＤＡＳ波束形成

（ｂ）ＩＡＡ

（ｃ）ＦＩＡＡ

图５　实测数据的距离角度二维成像图
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算法的实测数据的距离角度二维成像图。从图中

可以看出，相比于ＤＡＳ波束形成算法，ＦＩＡＡ得到

的方位图像具有更清晰的亮点以及更好的角度分

辨率。在运行时间上，采用ＤＡＳ波束形成算法、

文献［９］提出的ＩＡＡ、本文提出的ＦＩＡＡ分别为

０．００２，０．１０６和０．０２２ｓ，ＦＩＡＡ比ＩＡＡ的运行时

间缩短了５倍左右，可以发现本文方法在提高分辨

率的基础上有效地降低了运行时间，满足了车载

场景对实时性的需求。

４　结束语

本文提出的车载毫米波ＦＭＣＷ ＭＩＭＯ雷达

快速成像方法，解决了ＤＡＳ波束形成算法测角分

辨率较低、旁瓣多和子空间类算法需要的数据帧

数较多以及运算复杂度较高的问题。仿真数据和

实验数据的处理结果表明：相比于波束形成与其

他高分辨率算法，ＦＩＡＡ得到的方位图像具有更清

晰的亮点以及更好的角度分辨率。在今后的工作

中，继续探索车载毫米波雷达高分辨测角方法的

快速算法，并将其扩展到３Ｄ成像中，致力于将该

方法更完善地应用于更复杂真实的环境中。

参考文献：

［１］叶常青．车载毫米波雷达应用研究［Ｊ］．电子测试，２０１９

（１３）：７９８０．

［２］ＫＩＳＨＩＧＡＭＩＴ，ＹＯＭＯＨ，ＭＡＴＳＵＯＫＡＡ，ｅｔａｌ．

ＭｉｌｌｉｍｅｔｅｒＷａｖｅ ＭＩＭＯ Ｒａｄａｒ Ｓｙｓｔｅｍ Ｕｓｉｎｇ Ｌ

ＳｈａｐｅｄＴｘａｎｄＲｘＡｒｒａｙｓ［Ｃ］∥ＥｕｒｏｐｅａｎＲａｄａｒＣｏｎ

ｆｅｒｅｎｃｅ，Ｌｏｎｄｏｎ，ＵＫ：ＩＥＥＥ，２０１６：２９３２．

［３］ＪＩＡＮＧＬｉｕｂｉｎｇ，ＷＥＮ Ｈｅｘｉｎ，ＣＨＥＬｉ，ｅｔａｌ．Ａ

ＰｈａｓｅＣｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎＭｅｔｈｏｄｆｏｒＭｏｖｉｎｇＴａｒｇｅｔｓｉｎ

ＴＤＭＭＩＭＯＲａｄａｒ［Ｊ］．ＪｏｕｒｎａｌｏｆＴｅｒａｈｅｒｔｚＳｃｉｅｎｃｅ

ａｎｄＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃＩｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ，２０２０，１８（４）：５７５５８０．

［４］黄平平，李婷婷，徐伟，等．车载前视阵列雷达ＢＰ成像

算法研究［Ｃ］∥第五届高分辨率对地观测学术年会论

文集，西安：高分辨率对地观测学术联盟，２０１８：

２５５２６５．

［５］王伟，梁栋，刘琦，等．基于方位向门限的ＦＭＣＷ ＭＩ

ＭＯ雷达波束形成成像算法［Ｊ］．系统工程与电子技

术，２０１５，３７（１２）：２７４５２７５０．

［６］李红丽，赵崇辉，于丹茹．车载防撞雷达的大角度快速

搜索方法研究［Ｊ］．雷达科学与技术，２０１７，１５（５）：

４７４４７８．

［７］ＫＩＭＳ，ＯＨＤ，ＬＥＥＪ．ＪｏｉｎｔＤＦＴＥＳＰＲＩＴＥｓｔｉｍａｔｉｏｎ

ｆｏｒＴＯＡａｎｄＤＯＡｉｎＶｅｈｉｃｌｅＦＭＣＷ Ｒａｄａｒｓ［Ｊ］．

ＩＥＥＥ Ａｎｔｅｎｎａｓａｎｄ ＷｉｒｅｌｅｓｓＰｒｏｐａｇａｔｉｏｎＬｅｔｔｅｒｓ，

２０１５，１４：１７１０１７１３．

［８］ＸＵＳｈｅｎｇｚｈｉ，ＷＡＮＧＪｉａｎｐｉｎｇ，ＹＡＲＯＶＯＹＡ．Ｓｕｐｅｒ

ＲｅｓｏｌｕｔｉｏｎＤＯＡｆｏｒＦＭＣＷ ＡｕｔｏｍｏｔｉｖｅＲａｄａｒＩｍａ

ｇｉｎｇ［Ｃ］∥２０１８ＩＥＥＥＣｏｎｆｅｒｅｎｃｅｏｎＡｎｔｅｎｎａＭｅａｓｕｒｅ

ｍｅｎｔｓ＆Ａｐｐｌｉｃａｔｉｏｎｓ（ＣＡＭＡ），Ｖａｓｔｅｒａｓ，Ｓｗｅｄｅｎ：

ＩＥＥＥ，２０１８：１４．

［９］ＥＣＫＨＡＲＤＴＪＭ，ＪＯＲＡＭＮ，ＦＩＧＵＥＲＯＡＡ，ｅｔａｌ．

ＦＭＣＷＭｕｌｔｉｐｌｅＩｎｐｕｔＭｕｌｔｉｐｌｅＯｕｔｐｕｔＲａｄａｒｗｉｔｈＩｔ

ｅｒａｔｉｖｅＡｄａｐｔｉｖｅＢｅａｍｆｏｒｍｉｎｇ［Ｊ］．ＩＥＴＲａｄａｒ，Ｓｏｎａｒ＆

Ｎａｖｉｇａｔｉｏｎ，２０１８，１２（１１）：１１８７１１９５．

［１０］ＧＵＥＴＬＥＩＮＪ，ＫＩＲＳＣＨＮＥＲＡ，ＤＥＴＬＥＦＳＥＮＪ．

ＭｏｔｉｏｎＣｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎｆｏｒａＴＤＭＦＭＣＷＭＩＭＯＲａ

ｄａｒＳｙｓｔｅｍ［Ｃ］∥２０１３ＥｕｒｏｐｅａｎＲａｄａｒＣｏｎｆｅｒｅｎｃｅ，

Ｎｕｒｅｍｂｅｒｇ，Ｇｅｒｍａｎｙ：ＩＥＥＥ，２０１３：３７４０．

［１１］ＲＯＢＥＲＴＳＷ，ＳＴＯＩＣＡＰ，ＬＩＪ，ｅｔａｌ．Ｉｔｅｒａｔｉｖｅ

ＡｄａｐｔｉｖｅＡｐｐｒｏａｃｈｅｓｔｏＭＩＭＯＲａｄａｒＩｍａｇｉｎｇ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＪｏｕｒｎａｌｏｆＳｅｌｅｃｔｅｄＴｏｐｉｃｓｉｎＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓ

ｉｎｇ，２０１０，４（１）：５２０．

［１２］ＳＴＯＩＣＡＰ，ＭＯＳＥＳＲ．ＳｐｅｃｔｒａｌＡｎａｌｙｓｉｓｏｆＳｉｇｎａｌｓ

［Ｍ］．ＵｐｐｅｒＳａｄｄｌｅＲｉｖｅ，ＮＪ，ＵＳ：ＰｒｅｎｔｉｃｅＨａｌｌ，２００５．

［１３］ＺＨＡＮＧＹＣ，ＺＨＡＮＧＹ，ＬＩＷＣ，ｅｔａｌ．Ｓｕｐｅｒ

ＲｅｓｏｌｕｔｉｏｎＳｕｒｆａｃｅＭａｐｐｉｎｇｆｏｒＳｃａｎｎｉｎｇＲａｄａｒ：Ｉｎ

ｖｅｒｓｅＦｉｌｔｅｒｉｎｇＢａｓｅｄｏｎｔｈｅＦａｓｔＩｔｅｒａｔｉｖｅＡｄａｐｔｉｖｅ

Ａｐｐｒｏａｃｈ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓｏｎＧｅｏｓｃｉｅｎｃｅａｎｄＲｅ

ｍｏｔｅＳｅｎｓｉｎｇ，２０１８，５６（１）：１２７１４４．

［１４］ＡＭＭＥＲＧ，ＧＡＤＥＲＰ．ＡＶａｒｉａｎｔｏｆｔｈｅＧｏｈｂｅｒｇ

ＳｅｍｅｎｃｕｌＦｏｒｍｕｌａＩｎｖｏｌｖｉｎｇＣｉｒｃｕｌａｎｔＭａｔｒｉｃｅｓ［Ｊ］．

ＳＩＡＭＪｏｕｒｎａｌｏｎＭａｔｒｉｘＡｎａｌｙｓｉｓａｎｄＡｐｐｌｉｃａｔｉｏｎｓ，

１９９１，１２（３）：５３４５４０．

［１５］ＧＯＨＢＥＲＧＩ，ＯＬＳＨＥＶＫＳＹＶ．ＣｏｍｐｌｅｘｉｔｙｏｆＭｕｌ

ｔｉｐｌｉｃａｔｉｏｎｗｉｔｈＶｅｃｔｏｒｓｆｏｒＳｔｒｕｃｔｕｒｅｄＭａｔｒｉｃｅｓ［Ｊ］．

ＬｉｎｅａｒＡｌｇｅｂｒａａｎｄＩｔｓＡｐｐｌｉｃａｔｉｏｎｓ，１９９４，２０２：１６３

１９２．

［１６］ＧＬＥＮＴＩＳＧＯ．ＡＦａｓｔＡｌｇｏｒｉｔｈｍｆｏｒＡＰＥＳａｎｄＣａ

ｐｏｎＳｐｅｃｔｒａｌＥｓｔｉｍａｔｉｏｎ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓｏｎＳｉｇｎａｌ

Ｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇ，２００８，５６（９）：４２０７４２２０．

作者简介：

黄以兰　女，１９９５年生，安徽滁州人，

桂林电子科技大学信息与通信学院硕

士研究生，主要研究方向为车载毫米

波雷达成像。

（下转第１４１页）

５３１２０２２年第２期 黄以兰：一种车载毫米波ＦＭＣＷＭＩＭＯ雷达快速成像方法





第２期

２０２２年４月

雷达科学与技术

犚犪犱犪狉犛犮犻犲狀犮犲犪狀犱犜犲犮犺狀狅犾狅犵狔

Ｖｏｌ．２０Ｎｏ．２

Ａｐｒｉｌ２０２２

ＤＯＩ：１０．３９６９／ｊ．ｉｓｓｎ．１６７２２３３７．２０２２．０２．００３

炮位侦校雷达定位精度影响因素分析


秦鹏程１，王　锐
１，姜　洋
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（１．陆军炮兵防空兵学院，安徽合肥２３００３１；２．中国兵器工业第２０６研究所，陕西西安７１００００）

　　摘　要：炮位侦察校射雷达弹道外推算法受多种因素影响。为满足弹道外推分析、进一步提高外推精

度的需求，详细建模分析地球曲率、时间不同步、弹道模型误差、信噪比变化等影响炮位侦校雷达定位精度

的因素。结合精密雷达测量数据和无迹卡尔曼滤波外推算法进行仿真，量化评价各因素对外推精度的影

响。通过理论建模与仿真实验，将考虑各种影响因素与否的情况详细分析对比，得到各因素对定位精度影

响程度从大到小依次为：地球曲率、时间不同步、弹道模型误差、信噪比变化。在此基础上，提出了考虑多种

因素的炮位侦校雷达弹道外推改进方法。

关键词：炮位侦校雷达；定位精度；地球曲率；时间不同步
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０　引 言

炮位侦校雷达是保障炮兵全天候、全天时获

取战场情报信息不可或缺的重要侦察装备。弹道

外推算法是炮位侦校雷达实现炮位侦察校射功能

的关键［１］，算法的适用性和优劣直接影响弹道外

推的精度。在弹道外推过程中，任何数据都要受

到设备或仪器、方法、环节和人员等因素的影响，

因此所得到的外推结果存在误差。

现将主要误差因素描述如下：

１）地球曲率：在建立炮位侦校雷达数据处理

系统时，通常将地球表面看作水平面，而实际上由

于地球表面是球面，外推炮位与真实炮位存在高

程差；２）时间不同步误差：测量数据因采样时间不

同步间隔（不一致）引起的误差称为时间不同步误

差。当前弹道测量系统的各设备和计算机均应工

作在统一时间基准上，时间不同步会产生测量误

差和数据处理误差；３）弹道模型误差：建立弹道方

程最初的目的主要是为了编制射表，因此弹道方

程只是较好地拟合了火炮射程，但对整条弹道曲

线的空间位置拟合效果并不理想。即弹道模型和

真实弹道并不完全重合，存在模型误差；４）信噪比

变化：雷达的检测能力测量误差实质上受信噪比

影响，雷达量测信噪比受雷达与目标距离的影响，

并随着距离的增加而减小。
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本文结合精密雷达测量数据和七态滤波外推

算法［２３］对以上误差因素进行详细建模和量化分

析，为算法优化奠定了基础。

１　建模分析

１．１　地球曲率对定位精度的影响

　　炮位侦察过程中，考虑地球曲率所引起的外

推落点高程差可概略用下式计算。

犎＝ 狉
２
＋犔

２（ ）槡 －狉 （１）

式中，狉为地球半径，犔为雷达到炮位的距离。

如图１所示，雷达在利用犘１…犘１９ 采样点进

行外推时，将地球表面当做一个水平面。外推炮

位在犮，而实际上由于地球表面是球面，炮位并未

在犮点而是继续下落到犌 点，在原来假设落点处

实际还存在一个弹道高度犮犮＇。从平面几何可知：

犚犮≈犚犌＝犔 （２）

犮犮＇＝ 犚犮
２
＋犚犗

２（ ）槡 －犗犮＇ （３）

解算弹道方程时，根据落点高程来确定落点。

因此，高程差的存在对定位精度存在较大影响。

考虑到地球曲率的影响，在外推到炮位高程时，再

继续向下递推犎。

图１　地球表面曲率对坐标转换的影响

１．２　时间不同步误差

理想条件下，某炮位侦校雷达采样点间隔取

固定值０．３ｓ，但由于发射机电路及波导系统对发

射脉冲的延时作用，造成扫描起始时刻超前于天

线口辐射的时刻，可能造成实际采样间隔大于０．３

ｓ，以某炮位侦校雷达为例，其实际采样步长接近

０．４ｓ。靶场试验证明：采样点间隔取０．４ｓ，外推

结果更接近真实炮位，由于雷达系统不同，采样步

长可能会有所不同。

１．３　真实弹道与模型匹配情况

射表用的弹道模型存在模型误差，并且外推

距离越远，外推误差越大［４］，如图２所示。

图２　模型误差影响外推精度示意图

外推距离受遮蔽角影响，遮蔽角越大，雷达起

始波束俯仰角增大，开始采样时间距发射时间越

长，外推距离增加，模型误差累积越多，雷达的侦

察定位精度误差就会越明显。

图３为遮蔽角影响外推精度示意图。正常情

况下，起始波束到截止波束的角度为固定值。犛１

和犛２分别为不同遮蔽角下起始波束俯仰角低和

高时的外推起点，外推距离分别为点犛１、犛２ 到外

推炮位的弹道曲线长度。从图中可以看出，在作

用距离和火炮射角相同的情况下，遮蔽角越大，截

止波束俯仰角就越大，外推距离也就越远，导致外

推误差越大。其弹丸位置对应的俯仰角可用下式

表示：

犃＝

１８０·ａｒｃｓｉｎ
狔

犱－狓（ ）
π

（４）

式中，狓为弹丸北向坐标，狔为弹丸高度，犱为炮

位距雷达距离，犃为弹丸位置对应的俯仰角。

图３　遮蔽角影响外推精度示意图

图４为雷达作用距离影响外推精度示意图。

犛１和犛２分别为近作用距离和远作用距离时的外

推起点，外推距离分别为点犛１、犛２ 到外推炮位的
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弹道曲线长度。从图中可以看出，在火炮射角和

雷达起始波束俯仰角相同的条件下，雷达的作用

距离越远，外推距离就会越远，导致外推误差也就

越大。

图４　雷达作用距离影响外推精度示意图

以上情况均以侦察作业为例，其分析结果同

样适用于校射作业。

１．４　弹丸与雷达距离决定信噪比

设雷达的发射功率为犘ｔ，天线增益为犌ｔ，则

在自由空间工作时，距离天线犚 处目标的功率密

度犛１为

犛１＝
犘ｔ犌ｔ

４π犚
２

（５）

假设目标可将接收到的功率无损耗、均匀地

辐射出来，用目标的散射截面积σ来表征其散射特

性，接收天线的有效接收面积为犃ｒ，则在雷达接

收处接收回波功率为

犘ｒ＝
σ犛１犃ｒ

４π犚
２ ＝
犘ｔ犌ｔσ犃ｒ

４π犚
２（ ）２

（６）

由式（６）可以看出，接收的回波功率反比于目

标和雷达站间的距离犚的四次方。

若误差的度量是测量值（估计值）和真实值之

间差的均方根值（ＲＭＳ），雷达测量犕 的理论均方

根误差δ犕 可表示为

δ犕＝
犽犕

２犈ｒ／犖槡 ０

（７）

式中，犽是大约为１的常数，犈ｒ是接收信号能量，

犖０是单位带宽噪声功率。

从一个简单的信号脉冲波形来看，若其宽度

为τ，则接收信号能量犈ｒ＝犘ｒ·τ，噪声功率犖和

噪声功率谱密度犖０ 之间的关系为犖＝犖０犅狀 。

一般情况下可认为犅狀＝１／τ，这样可得到信号功

率比的表达式如下：

犘ｒ

犖
＝
犘ｒ

犖０犅狀
＝
犘ｒ·τ

犖０
＝
犈ｒ

犖０
（８）

故δ犕 正比于犚
－２，可表示为

δ犕 ∝犈
－
１
２

ｒ ∝犚
－２ （９）

引入零均值高斯白噪声犞，其方差为犙，则量

测方程为

犣＝犺狓（）＋犞 （１０）

由式（９）可知

犙＝ｄｉａｇ
犪１

犚
４
，
犪２

犚
４
，
犪３

犚
４｛ ｝ （１１）

式中，犪１、犪２、犪３分别为观测量中距离、方位角、俯

仰角噪声方差与以弹丸距雷达距离四次方为分母

函数的系数，表示两者之间的正比关系。

２　仿真实验

２．１　仿真条件

　　以１２２榴弹为例，利用靶场弹道精密测量雷达

数据进行数值仿真计算。主要仿真条件如下：

１）弹丸发射条件：初速狏０＝７００ｍ／ｓ，射角

θ０＝１９．５°；２）取雷达测量误差：σｒ＝６．５ｍ，σβ＝

σε＝１．５ｍｉｌ；３）雷达距离炮位１５ｋｍ，雷达初始采

样点的俯仰角为３．１°，采样间隔３００ｍｓ，从初始采

样点继续探测１８个弹道点后采样中止。采用两点

差分法对状态进行初始化。

建立考虑弹道系数的七维状态向量、三维量

测模型，在此过程中使用经典的动力学模型［４］。

分别利用扩展卡尔曼滤波（ＥＫＦ）、无迹卡尔曼滤

波（ＵＫＦ）
［５］进行滤波处理，得到外推起点，用龙

格库塔法
［６］外推发射点。进行１００００次蒙特卡洛

仿真实验，统计结果并分析。

２．２　地球曲率对定位精度的影响

对地球曲率影响下的坐标变换进行建模，代

入弹道外推算法中，通过比较考虑地球曲率的弹

道外推算法在不同雷达和炮位距离条件下定位的

圆中心概率误差（Ｅｃｐ）
［６］，研究地球曲率对定位精

度的影响，如表１所示。

由表１可以看出，雷达距离炮位越远，地球曲

率对定位精度的影响越大，采用考虑地球曲率模

型的算法估计精度优势越明显。以ＵＫＦ算法为

例，当雷达距离炮位１５ｋｍ时，新算法定位精度提

高８３．２％；当雷达距离炮位４０ｋｍ时，新算法定位

精度提高１６８．３％。
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表１　雷达与炮位在不同距离条件下受地球曲率的影响

距离／

ｋｍ

考虑地球曲率

ＥＫＦ ＵＫＦ

未考虑曲率

ＥＫＦ ＵＫＦ

１５ ８３．２１４８ ５７．３１５８ １３０．６１６６ １０６．６６２４

２０ ９１．８８６０ ７３．０５２４ １７０．６１６３ １３９．２４４０

２５ １０３．５５７０ ８６．５１５９ ２２１．９４０８ １９２．０６７２

３０ １２１．２０９２ １０６．９１９１ ２７５．００１５ ２５５．３０６９

４０ １５３．０３８５ １４２．５１１０ ３８２．４７２１ ３７８．６１８８

５０ １９０．４６０３ １７８．８３３０ ５０９．８９３０ ５０１．３６９１

２．３　时间不同步对定位精度的影响

仿真中取采样步长０．３ｓ，而由于存在采样时

间不同步，实际采样步长为０．４ｓ。对造成时间不

同步的采样时间误差进行研究，通过仿真实现了

采样间隔和滤波间隔不同步条件下的滤波，求其

圆中心概率误差（Ｅｃｐ），得到表２。

表２　时间不同步对定位精度的影响

条件
采样间隔０．４ｓ

滤波间隔０．４ｓ

采样间隔０．４ｓ

滤波间隔０．３ｓ

滤波 ＥＫＦ ＵＫＦ ＥＫＦ ＵＫＦ

Ｅｃｐ ８３．４８ ５７．９７ １２１．１５ １１８．９６

可以看出：考虑时间不同步的外推算法（以

ＵＫＦ算法为例）定位精度提高了１２７．２％。为进

一步分析以上结论，对滤波终点的位置、速度、弹

道系数误差进行比较，如图５、图６所示。

图５　ＥＫＦ中考虑时间不同步误差与否的对比

图５、图６分别为用ＥＫＦ、ＵＫＦ算法对是否考

虑采样点时间不同步进行数据处理的结果，将精

密测量雷达数据作为采样点真实位置、速度，结合

动力学方程得到真实弹道系数［６］。由图５、图６可

以看出：时间不同步对弹道系数的估计精度没有

明显影响，但随着处理采样点个数的增加，位置误

图６　ＵＫＦ中考虑时间不同步误差与否的对比

差、速度误差逐渐增大，造成外推精度的降低。

２．４　弹道模型误差对定位精度的影响

为研究模型误差，利用经典动力学模型和精

简动力学模型［４］结合四阶龙格库塔方程仿真弹

道。标准条件下一条弹道由弹道系数（犆犫）或阻力

系数（α）、初速（狏０）和仰角（θ０）唯一确定。阻力系

数（α）利用精简动力学方程求取：

犪狓

犪狔

犪狕

熿

燀

燄

燅

＝

犘α狏狓

犘α狏狔－犵

犘α狏狕

熿

燀

燄

燅

（１２）

初速（狏０）、仰角（θ０）取精密弹道数据采样点初

值的对应值。得到各弹道和仿真弹道对应点的位

置误差如图７、图８所示。

图７　仿真弹道与真实弹道对比

图８　不同模型仿真弹道的位置误差
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通过计算得到图７、图８中数据弹道系数为

０．５７１４，阻力系数为０．０７。为方便观察，图７（ｂ）

对图７（ａ）部分弹道进行放大。从以上仿真结果中

可以看出：１）仿真弹道在上升沿时有较高的精度，

与真实弹道的位置误差较小，在上升到弹道顶点

附近时误差开始变大。２）在到达顶点之前，即上

升沿经典和精简两种动力学模型都有较高的拟合

程度。因此，相对炮位校射仿真，在进行炮位侦察

仿真时，精度较高。而在全弹道的位置误差分析

中，经典动力学模型位置误差较小，拟合程度

较高。

为研究遮蔽角对定位精度的影响，利用精密

弹道数据，变换俯仰角大小进行仿真。在炮位距

雷达犚 ＝１５ｋｍ时，因为雷达从第三秒开始采样，

可仿真最小俯仰角为２．６４６０°，俯仰角从３°开始每

间隔０．５°采样，得到仿真结果如表３所示。

表３　雷达距炮位１５犽犿时不同俯仰角对应的定位精度

弹丸北向

坐标狓／ｍ

弹丸高程

狔／ｍ

俯仰

角／（°）
ＥＫＦ ＵＫＦ

１８３０．７５ ６０８．７０ ２．６４ ７２．１２ ５１．０２

２０５６．００ ６７７．７９ ３．０ ８１．２９ ５５．２３

２３７０．４３ ７７１．５８ ３．５ ９５．００ ６６．２５

２６７７．４０ ８５９．８９ ４．０ １０２．９ ７３．８１

当炮位距雷达犚＝４０ｋｍ时，可仿真最小俯仰

角为１°，俯仰角从１°开始每间隔０．５°采样，得到仿

真结果如表４所示。

表４　雷达距炮位４０犽犿时不同俯仰角对应的定位精度

弹丸北向

坐标狓／ｍ

弹丸高程

狔／ｍ

俯仰

角／（°）
ＥＫＦ ＵＫＦ

２０１１．２４ ６６４．１９ １．００ １４３．３７ １３３．１８

３０７０．４８ ９６７．８４ １．５０ １９３．１７ １８０．２２

４２４１．５２ １２４７．９３ ２．００ ２１９．４５ ２１５．７２

５６１６．０５ １５００．０７ ２．５０ ２７４．８０ ２８１．７９

７７００．９９ １６９０．５０ ３．００ ５４４．１６ ５２１．８２

由表３、表４可以看出：１）其他条件不变，外推

误差随着俯仰角增大而增大；２）相同俯仰角条件

下，雷达与炮位距离越远，定位精度越差。

２．５　定位精度与信噪比的关系

当雷达与弹丸相距为犡 时，取雷达测量误差：

σｒ＝６．５ｍ，σβ＝σε＝１．５ｍｉｌ。由式（９）可假设，雷

达弹丸距离为犚时，雷达测量噪声：

σｒ＝６．５·
犚

犡（ ）
２

ｍ（ ）

σβ＝１·
犚

犡（ ）
２

ｍｉｌ（ ）

σε＝１．５·
犚

犡（ ）
２

ｍｉｌ（ ）

烅

烄

烆

（１３）

表５列出了初始弹丸与雷达距离，以及对应的

是否考虑信噪比变化的雷达定位精度。由表５可

知：考虑目标信噪比变化时，由于模型更符合实际

情况，因而炮位侦校雷达定位精度比不考虑雷达

定位精度要提高１０％左右。

表５　定位精度与信噪比的关系

距离

犡／ｍ

未考虑信噪比变化

ＥＫＦ ＵＫＦ

考虑信噪比变化

ＥＫＦ ＵＫＦ

２００００ １１６．６１ １０３．６２ ９８．９９ ８５．３４

２５０００ ２０８．６０ １９９．２７ １９４．４４ １８２．９１

３００００ ３８３．６５ ３７０．４７ ３６３．１７ ３５０．５８

３　因素比较与优化方案

前面从外推精度、估计精度、弹道模型误差等

方面建模并量化分析了地球曲率、时间不同步、弹

道模型误差、信噪比变化等因素对炮位侦校雷达

外推过程的影响。为综合比较各因素对定位精度

的影响程度，在２．１节仿真条件的前提下，每次调整

其中一项进行ＵＫＦ滤波处理。结合表１～表５，对

比外推结果，如表６所示。

由表６可以看出：各因素对定位精度的影响均

较大，无法忽略。其中，通过比较是否考虑各误差

因素的外推结果，可知各因素对定位精度影响幅

度依次为：地球曲率＞时间不同步＞弹道模型误

差＞信噪比变化。在此基础上，提出优化方案如

表７所示。
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表６　各因素对定位精度影响比较

地球曲率 时间不同步 弹道模型 信噪比

距离／

ｋｍ

未考虑

地球曲

率Ｅｃｐ

考虑地

球曲率

Ｅｃｐ

变化／

％

采样间

隔／ｓ
Ｅｃｐ

变化／

％

俯仰／

（°）
Ｅｃｐ

变化／

％

距离／

ｋｍ

未考虑

信噪比

变化Ｅｃｐ

考虑信

噪比变

化Ｅｃｐ

变化／

％

１５

２０

２５

３０

４０

５０

９６．６６

１３９．２４

１９２．０６

２５５．３０

３７８．６１

５０１．３６

５７．３１

７３．０５

８６．５１

１０６．９１

１４２．５１

１７８．８３

↑４０．７

↑４７．５

↑５５．０

↑５８．１

↑６２．４

↑６４．３

０．３

（有误差）

０．４

（无误差）

１１８．９６

５７．９７

↓１０５．２

０

２．６４

３．０

３．５

４．０

５１．０２

５５．２３

６６．２５

７３．８１

０

↓８．３

↓２９．９

↓４４．７

２０

２５

３０

１０３．６２

１９９．２７

３７０．４７

８５．３４

１８２．９１

３５０．５８

↑１７．６

↑８．２

↑５．４

表７　炮位侦校雷达定位精度优化方案

影响因素 优化方案

地球曲率

解算弹道方程时，外推到炮位高程

后，计算雷达到炮位的距离犔，再向

下推犎 ｍ（根据式（１））

采样时间不同步 数据处理中采用实际步长

弹道模型误差 通过反向滤波［３］进行降噪处理

信噪比变化 由式（１１）建立噪声方差模型

４　结束语

本文通过研究炮位侦校雷达工作的原理，对

地球曲率变换、时间不同步、外推距离影响弹道模

型误差、弹丸与雷达距离和信噪比的关系等一系

列问题进行建模与仿真。通过理论分析和仿真实

验结果验证，得到了一些指导性的结论，可为炮位

侦校雷达优化数据处理系统提供参考。
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星载ＳＡＲ方位多通道ＴＯＰＳ成像模式参数设计


陈　粤，禹卫东
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２．中国科学院大学电子电气与通讯工程学院，北京１０００４９）

　　摘　要：目前，星载ＳＡＲ的渐进扫描（ＴｅｒｒａｉｎＯｂｓｅｒｖａｔｉｏｎｂｙＰｒｏｇｒｅｓｓｉｖｅＳｃａｎｓ，ＴＯＰＳ）成像模式承

担有宽幅成像的重要任务，本文将偏置相位中心的方位多通道（ＤｉｓｐｌａｃｅｄＰｈａｓｅＣｅｎｔｅｒＭｕｌｔｉｐｌｅＡｚｉｍｕｔｈ

Ｂｅａｍｓ，ＤＰＣＭＡＢ）技术与其结合，以实现一种更高分辨率的宽幅成像体制。由于波束在距离向和方位向

存在周期性扫描，对该体制进行常规的系统设计外，还应考虑多块区域的综合成像效果与拼接效果。本文

还提出一种方位多通道ＴＯＰＳ模式的系统参数设计流程，依据流程考虑了系统性能指标与成像可行性，对

脉冲发射频率（ＰｕｌｓｅＲｅｐｅｔｉｔｉｏｎＦｒｅｑｕｅｎｃｙ，ＰＲＦ）、子带个数、Ｂｕｒｓｔ时间和方位向子通道分布等关键参数

进行设计，给出了多组设计参数，为后续的工程实现提供了参考。最后根据设计参数进行系统性能分析，证

实了系统能够实现理想的成像效果，说明了设计结果的有效性。

关键词：星载合成孔径雷达；渐进扫描模式；偏置相位中心多通道；系统参数设计
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０　引 言

星载合成孔径雷达系统由于具有干扰少、观

测范围广、探测隐蔽的特点，被广泛应用于海冰测

绘、自然灾害检测、资源勘探等领域。随着应用需

求的提高以及成像技术的发展，我们需要对地面

目标有更细致的观测，高分宽幅是将来成像的必

然发展趋势。

对于宽幅成像，目前最为有效且应用最广的

体制就是Ｂｕｒｓｔ模式，该模式将大面积区域的观测

划分成多个Ｂｕｒｓｔ时间，进行分块扫描。该类模式

中，ＴＯＰＳ成像模式就是由Ｚａｎ等人提出的一种

ＳｃａｎＳＡＲ的改进成像方式，以该模式工作的ＳＡＲ

系统被称为ＴＯＰＳＡＲ，它克服了Ｓｃａｌｌｏｐｉｎｇ效应

和方位向信噪比不一致的问题，减少了Ｂｕｒｓｔ时间

片的个数，实现了更优的成像效果。ＴＯＰＳ模式最

初在ＴｅｒｒａＳＡＲＸ卫星上成功进行了成像实验，获

得了第一幅图像和干涉结果［１］。目前，在轨工作

的Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１卫星雷达则以该模式为主要工作模

式，其干涉宽幅（ＩｎｔｅｒｆｅｒｏｍｅｔｒｉｃＷｉｄｅｓｗａｔｈ，ＩＷ）

模式与超宽幅（ＥｘｔｒａＷｉｄｅｓｗａｔｈ，ＥＷ）模式都是
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基于 ＴＯＰＳ模式实现的，可以满足大部分业务

需求。

为了进一步实现高分辨率的成像，常采用多

通道技术与各种成像体制相结合，目前该技术已

广泛应用于ＴｅｒｒａＳＡＲ、ＲＡＤＡＳＡＴ和ＡＬＯＳ等

星载系统上。而方位多通道成像技术能够通过增

加信号的空间采样以等效增加信号的时域采样频

率，既可以放宽方位向带宽限制，又能降低波位设

计的难度，就可以一定程度上缓解成像中的分辨

率与成像幅宽间的固有矛盾。

本文提出的参数设计方法适用于方位多通道

ＴＯＰＳＡＲ，其方位多通道技术采用的是ＤＰＣＭＡＢ

工作模式，成像视角为正侧视。由于该模式能实

现超宽幅高分辨成像的优越性，目前很多学者已

对其展开研究并提出了多种成像算法［２４］，现已从

单Ｂｕｒｓｔ区域的成像仿真实验出发进一步研究了

大斜视角下成像［５］、动目标成像［６］和地球同步轨

道的双通道ＴＯＰＳＡＲ成像
［７］。目前，我国在轨工

作的ＧＦ３卫星已将多通道的技术应用到了条带

成像任务中［８］，未来将该技术推广到多种星载成

像体制上是必然的趋势［９］。

文章首先根据方位多通道的ＴＯＰＳＡＲ成像

模式特殊的波束扫描方式以及回波信号特点介绍

参数设计的流程，然后根据流程进行系统参数的

设计，给出主要参数的设计结果。最后根据设计

的参数建立星载成像模型，计算系统性能指标，验

证设计结果的可行性。

１　系统参数设计

１．１　参数设计概要与流程

　　对于一个实际可行的星载ＳＡＲ系统需要考

虑的参数有很多，各种参数间相互关联，错综复

杂。所以在进行参数设计之前，我们需要对系统

进行分析，将成像任务分解成多个部分，逐个部分

进行设计可以降低难度。星载ＳＡＲ系统的参数

可大致分为轨道参数、中央电子设备参数、天线参

数和波位参数四个部分［１０］，每个部分又可以细分

用多个参数描述。

对于卫星轨道，最常用的描述参数就是轨道

六根数：轨道半长轴、偏心率、轨道倾角、升交点、

近地俯角和平近点。这些轨道参数需要根据卫星

重访周期、观测区域、覆盖率等任务目标而确定，

它们会影响雷达的工作环境以及最终的成像效

果，是星载ＳＡＲ工作的基础参数。由轨道参数可

直接推测出卫星平台的飞行速度和轨道高度，然

后可进一步对其他部分参数进行设计。

对于中央电子系统，其参数包括工作温度、数

据记录和传输速率、工作频段、脉冲调制频率、脉

冲宽度、采样率以及系统损耗等。这些参数直接

影响系统收发信号的处理能力。对中央电子系统

进行设计时，主要考虑的是预期成像能力、硬件设

备、数据采集和压缩处理上的技术限制。

天线参数包括天线尺寸、天线发射功率、信号

接收损耗、子通道的尺寸和位置分布等。雷达天

线是系统工作的核心，其参数的选取会影响波束

形状、分辨率以及等效后向散射系数（Ｎｏｉｓｅ

ＥｑｕｉｖａｌｅｎｔＳｉｇｍａＺｅｒｏ，ＮＥＳＺ）等性能指标，它是

星载系统上天前可灵活改变的参数。

ＴＯＰＳ模式的波位参数包括ＰＲＦ、波束方位

扫描角速度、Ｂｕｒｓｔ时间、距离向子带个数、入射角

和观测幅宽等。波位参数是星载ＳＡＲ系统在轨

工作时能够依据观测任务而改变的主要参数，它

决定了系统的成像模式与观测区域，直接关系到

成像可行性与成像质量，是系统参数设计中的

关键。

在本文的参数设计流程中，轨道参数与中央

电子系统参数都作为既定参数，主要针对波位参

数以及部分天线参数进行设计，以目前在轨工作

的Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１星载系统作为参考，确定输入参数的

值，见表１，从而提高系统设计的可行性。从方位

多通道ＴＯＰＳ模式的数据处理流程
［１１］中发现，系

统在方位向与距离向上参数的耦合程度较低，所

以可以分别从这两个角度来进行设计，参数设计

和分析流程大致如图１所示。

１．２　距离向参数设计

１．２．１　距离向子带个数设计

进行距离向参数设计时，需要满足的主要指

标是观测幅宽。幅宽会受侧视角范围、子带个数

以及有效区域重叠率影响，其中观测子带个数是

较为容易改变的参数，所以对子带个数与观测幅

宽的关系进行分析。

首先建立如图２所示的星载ＳＡＲ几何模型。
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表１　既定参数表

参数　　　　 参数值　　　　

轨道高度 ７００ｋｍ

卫星飞行速度 ７５０４ｍ／ｓ

中心频率 ６ＧＨｚ

脉冲宽度 １×１０
－５
ｓ

调频率 ２０×１０
１２
Ｈｚ／ｓ

天线尺寸 １４ｍ（ａ）×１ｍ（ｅ）

侧视角范围 ２０°～４０°

重叠率 １０％ ａ（），１０％（ｅ）

绝对温度 ２９０Ｋ

玻耳兹曼常数 １．３８×１０
－２３
Ｊ／Ｋ

接收端噪声系数 ２．８ｄＢ

天线增益 ９７．６ｄＢ

图１　参数设计流程图

图２　星载ＳＡＲ空间几何示意图

计算平台飞行速度犞ｓ以及斜距。假设地球为

一个均匀的球体，星载平台的运动轨迹是一个低

偏心率的椭圆，平台的飞行速度可以由式（１）

计算。

犞ｓ＝

　
犌犕ｅ

犚ｅ＋犎槡 （１）

式中，犎为轨道高度，犌为万有引力常量，取６．６７３×

１０－
１１
Ｎ·ｍ２／ｋｇ

２，犕ｅ为地球质量，取５．９７４×１０
２４
ｋｇ，

犚ｅ为地球半径，取６．３７８×１０
６
ｍ。

而为了得到准确的斜距数值则需将地面近似

为一个球面，当卫星的侧视角为α时，根据式（２）可

以计算地面波束入射角η（α）关于侧视角α的

函数。

犚ｅ

ｓｉｎ（α）
＝
犎＋犚ｅ

ｓｉｎ（π－η）
（２）

然后可以求得正侧视的斜距犚，

犚（α）＝ 犎＋犚ｅ（ ）·ｃｏｓα（）－犚ｅ·ｃｏｓη（）（３）

计算星下点到波束中心的地面距离犢（α），

犢（α）＝ｓｉｎ
－１ 犚（α）ｓｉｎ（α）

犚ｅ
（ ）·犚ｅ （４）

最后即可根据天线尺寸得到距离向３ｄＢ波

束宽度，并计算总的地面观测幅宽犱犢。

θｒ＝
０．８８６λ

犇ｒ
＝２．５３° （５）

犱犢＝犢（α＇＋犖（ ｓｔｒｉｐ（１－μｒ）＋μｒ）θｒ／２）－犢（α＇）

（６）

犖ｓｔｒｉｐ为距离向子带个数，α＇为观测区域最近端的

侧视角，μｒ为距离向重叠率。由波束宽度与斜距

可估算出地面观测幅宽的随侧视角的变化趋势，

绘制关系图如图３所示，从图中可以直观地看出系

统的地面观测幅宽与距离向子带个数、观测区中

心侧视角的关系。

图３　不同侧视角下的多子带观测幅宽

由于ＴＯＰＳ模式是通过牺牲方位分辨率的方

式进行多个子带的观测，所以在子带个数与方位
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分辨率之间存在一个制约关系，子带个数越多，方

位向分辨率越差［１］，所以应权衡考虑分辨率与观

测区域大小之间需求。最终根据任务需求，选取

合适的侧视角以及观测子带个数。本文设计时选

择三子带的宽幅模式和五子带的超宽幅模式进行

设计，距离向子带重叠率为１０％时，观测幅宽分别

能够达到１３０ｋｍ与２２０ｋｍ。

１．２．２　ＰＲＦ设计

ＰＲＦ的选取是波位设计中的关键，对于选取

合适的ＰＲＦ主要考虑两个方面：

１）满足式（７）所示的方位向带宽要求，其中

犕 表示过采样率，犅ｉｎｓｔ表示回波信号的瞬时带宽。

犘犚犉·犖ｃｈ＞犕·犅ｉｎｓｔ （７）

２）满足如下式所示的时序约束
［１２］，其中犚ｎ

为波束近端斜距，犚ｆ为波束远端斜距，狋ｐ为发射

脉冲宽度，Δ狋为保护时间，狋ｎａｄｉｒ为星下点回波宽

度，狀为正整数。

犘犚犉＞狀
２犚ｎ

犮
－狋ｐ－Δ狋（ ） （８）

犘犚犉＜（狀＋１）（
２犚ｆ

犮
＋狋ｐ＋Δ狋） （９）

犘犚犉＞狀
２犚狀

犮
－狋ｎａｄｉｒ－Δ狋－

２犎

犮（ ） （１０）

犘犚犉＜（狀＋１）（
２犚ｆ

犮
＋狋ｐ＋Δ狋－

２犎

犮
）

（１１）

因为方位向信号带宽要求可以通过改变天线

尺寸、通道个数以及通道尺寸进行调整，所以先从

距离向约束出发，根据收发信号和星下点干扰信

号的时序关系绘制出斑马图，由图４选择合适

ＰＲＦ。选择ＰＲＦ的要点在于保证方位模糊比前提

下，降低数据量并使得多子带成像保持一致的性

能，尽可能地选择相近的低ＰＲＦ值，最终得到的波

位参数如表２所示。

表２　不同波束中心侧视角时的犘犚犉选择表

参数 参数值

侧视角／（°）２０ ２２ ２４ ２６ ２８ ３０ ３２ ３４ ３６ ３８ ４０

犘犚犉／Ｈｚ１２７０１２７０１２７０１２７０１７２０１７２０１７２０１２７０１２７０１７２０１４９５

１．３　方位向参数的设计

１．３．１　子通道参数设计

进行方位参数设计时，需要考虑重构性能并

图４　ＰＲＦ与侧视角的斑马图

要使各个子带方位的分辨率一致，方位模糊性能

一致。设计流程从天线子通道的分布和尺寸开

始，该参数影响到方位分辨率，以及重构算法的可

行性，是进行后续参数设计的基础。

由于ＤＰＣＭＡＢ系统的核心思想是使用多个

沿方位向分布的接收通道，以增加系统空域采样

数弥补时域采样频率的不足，所以性能很大程度

上依赖于接收子通道的分布间距和ＰＲＦ的关系。

当等效相位中心在方位空间上分布不均匀甚至是

重叠时，回波的信息量就会损失，具体体现在使用

重构算法后出现频谱混叠，难以还原出真实频谱，

从而影响最终成像的聚焦效果［１２］。

由１．２．２节分析可知，受收发信号时序约束的

影响，不可能总是满足最优的ＰＲＦ，所以先根据时

序约束得到可行的ＰＲＦ值，再通过改变子通道的

分布间隔以及通道长度，尽可能地使等效相位中

心在空间上避免重叠，从而增强重构时的杂波抑

制效果，并在后期成像处理时可以避免使用丢弃

数据的处理方法，能够提高天线的利用效率。

由ＰＲＦ值和平台飞行速度可以计算出相邻两

次采样之间天线在方位向走过的距离犇狓 。设定

天线子通道在天线上等间距分布，间距为犱ｃｈ，所

以为了使等效相位中心的位置避免重叠需满足式

（１２），其中犖＝１，２，…，犖ｃｈ－１。

犖·犱ｃｈ≠犇狓 （１２）

最后检验子通道长度是否满足式（７），迭代校

正后最终设计结果如表３所示。

１．３．２　方位向扫描参数设计

接着进行方位扫描参数的设计，主要设计目

标是Ｂｕｒｓｔ时间和方位扫描角速度。先明确单个
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Ｂｕｒｓｔ内ＴＯＰＳ成像模式的几何模型如图５所示。

表３　子通道长度及间距选择表

通道数 通道长度／ｍ 通道间距／ｍ

３ ４．６ ４．７

５ ２．７ ２．７

图５　单个Ｂｕｒｓｔ内ＴＯＰＳ成像模式的几何模型

　　方位分辨率取决于地面目标回波信号的多普

勒带宽，而在ＴＯＰＳ模式中由于波束的方位向转

动，相较于条带模式，地面目标经历的照射时间更

短，多普勒带宽更小，所以分辨率更低。分析这类

存在波束旋转的雷达系统时，我们通常会引入扩

展因子犃，它可以衡量由波束旋转带来的参数变

化，分辨率和波束脚印速度就可以由式（１３）和

（１４）计算
［１］。

犃＝
ρａ

ρ
ＳＴＲＩＰ
ａ

＝
２ρａ

犇ａγｗ，ａ
（１３）

犃＝
犞ｆ

犞ｓ
（１４）

式中，γｗ，ａ表示处理中加窗引入的展宽因子，犇ａ

表示方位向通道长度，犞ｆ表示雷达波束脚印的移

动速度。由于各子带方位分辨率一致，所以扩展

因子也相同。然后考虑Ｂｕｒｓｔ时间与扩展因子间

的关系，式（１５）表示一个Ｂｕｒｓｔ中有效成像区域长

度犡ａ与Ｂｕｒｓｔ时间的关系，有效区域指能够经历

波束全角度照射的区域，该区域点的回波信号有

完整的多普勒历程。

犡
犻
ａ＝犞ｆ犜

犻
ｂ－θａ犚

犻
０＝犃犞ｓ犜

犻
ｂ－θａ犚

犻
０ （１５）

式中上角标犻表示第犻个观测子带的分量，犜ｐ表

示所有子带的扫描周期，犜犻ｂ 表示第犻个子带的

Ｂｕｒｓｔ时间，犚犻０表示第犻个子带的中心斜距，θａ表

示方位向波束宽度。根据式（１６）可以计算方位向

重叠率，方位向重叠率指同一观测子带中相邻

Ｂｕｒｓｔ之间有效区域的重叠率。

μ＝ 犡
犻
ａ－犜ｐ犞ｓ（ ）／犡犻ａ （１６）

又因为多子带扫描周期犜ｐ可以由各个子带

的Ｂｕｒｓｔ时间及切换时间求和得到，即

犜ｐ＝∑

犖ｓｔｒｉｐ

犻＝１

（犜犻ｂ＋犜ｃ） （１７）

式中犖ｓｔｒｉｐ表示子带个数，犜ｃ表示切换观测子带时

消耗的时间，实验中取１ｍｓ，所以联立式（１５）、

（１６）和（１７），解方程即可求出各个子带的Ｂｕｒｓｔ时

间以及扫描周期犜ｐ，结果如下式所示：

犜
犻
ｂ＝

θａ犚
犻
０＋３犜ｃ犞ｓ

１－μ（ ）犃－犖ｓｔｒｉｐ（ ）犞ｓ
＋

θａ
（（１－μ）犃－犖ｓｔｒｉｐ）犃犞ｓ

∑

犖ｓｔｒｉｐ

犽＝１

（犚犽０－犚
犻
０）

（１８）

犜ｐ＝

θａ∑

犖ｓｔｒｉｐ

犻＝１

犚
犻
０＋３犜ｃ犞ｓ

（（１－μ）犃－犖ｓｔｒｉｐ）犞ｓ
（１９）

分析可知方位分辨率一致时每个子带的

Ｂｕｒｓｔ时间有微小的差距，其产生的主要原因是不

同斜距下波束脚印的方位宽度不同，即θａ犚
犻
０不同。

由式（１９）得出在方位向重叠率μ一定时，已经确

定扫描条带个数时，提出的方位向分辨率应遵循

以下约束条件：

（１－μ）犃－犖ｓｔｒｉｐ＝
２（１－μ）ρａ

犵ａ犇ａ
－犖ｓｔｒｉｐ＞０

（２０）

分析式（１９）方位分辨率与扫描周期成负相

关，由于扫描周期过长会导致方位扫描角度过大，

从而导致方位模糊度的劣化［１３］并影响成像算法中

的部分近似处理，所以不能无限制地通过增加

Ｂｕｒｓｔ时间减小方位分辨率，应通过限制最大扫描

角度以确定合适的方位分辨率，经推导，方位向最

大扫描角度由式（２１）计算得到。

φ＝ｔａｎ
－１（

（１－
犵ａ犇ａ

２ρａ
）犞ｆ犜

犻
ｂ

２犚
） （２１）

绘制极限情况下方位最大扫描角度φ关于方

位分辨率的图像，如图６所示。
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（ａ）三通道系统方位最大扫描角度

（ｂ）五通道系统方位最大扫描角度

图６　不同参数下方位最大扫描角度变化趋势

方位向扫描角度与方位向分辨率的关系呈现

负相关的双曲线关系且方位分辨率存在明显的下

界，由式（２０）可以得出这个下界，即

ρａ＞
犖ｓｔｒｉｐ犇ａ

２（１－μ）
（２２）

当扫描角度大于２°时，会加剧距离方位耦合，

方位分辨率的优化效果也非常有限。所以综合考

虑，以最大扫描角度１．３°确定一个理想的方位分

辨率，三子带和五子带扫描时理论方位分辨率可

以达到７ｍ到１２ｍ，相较于Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１卫星ＩＷ

模式下方位分辨率为２２ｍ和 ＷＷ 模式下为４４

ｍ都有所提升。对Ｂｕｒｓｔ时间以及方位扫描角度

范围±φ的最终设计结果如表４所示。

表４　方位向扫描参数设计表

参数
子带数

３ ５

中心条带侧视角／（°） ３２ ３２

观测幅宽／ｋｍ １３０ ２１５

子通道个数 ３ ５ ３ ５

方位分辨率／ｍ ９．３２６ ６．６２ １６．０２ １１．６６

Ｂｕｒｓｔ时间／ｓ １．６２４～１．７１８ １．２７１～１．２９５ ０．８１１～０．９０７ ０．６３４～０．７０６

方位扫描角度／（°） １．２９７～１．２９９ １．２９５～１．３００ １．２９４～１．２９９ １．２８８～１．３００

２　性能指标分析

２．１　方位分辨率

　　方位分辨率的计算公式如下：

ρａ＝
犇ａ

２
·
犞ｆ

犞ｓ
·γｗ，ａ＝

犃·犇ａ
２
γｗ，ａ （２３）

在１．３．２节的方位参数设计中，已经分析得出

了方位分辨率与子通道，当分辨率不满足要求时，

根据式（２２），可以对子通道的方位长度、多子带的

扫描周期以及扫描子带个数进行调整。

２．２　地距分辨率

地距分辨率计算公式为

ρｒ＝
０．８８６·犮
２犅ｐｓｉｎ（η）

γｗ，ｒ≈
犮

２犅ｐｓｉｎ（η）
（２４）

式中γｗ，ｒ为距离向的展宽因子，犅ｐ为发射脉冲的

带宽。由计算公式可以得出当入射角最小时，当

前视角的地距分辨率最差。所以在考虑距离分辨

率需求时，只需考虑最近端子带的地距分辨率，若

不满足要求，可对发射带宽进行调整。绘制各个

波位的地距分辨率图，如图７所示。

图７　地距分辨率随侧视角变化趋势

２．３　方位模糊度

首先分析单通道ＴＯＰＳ成像模式下方位模糊

度（ＡｚｉｍｕｔｈＡｍｂｉｇｕｉｔｙｔｏＳｉｇｎａｌＲａｔｉｏ，ＡＡＳＲ），

波束的旋转导致天线双程方向图会随时间变化，

可以写为

犠 犳ａ，狋０（ ）＝ｓｉｎｃ
２ 犇ａ

犞ｓ
犳ａ－犓ｒｏｔ狋０（ ）（ ） （２５）

令犳
′
ａ＝（１－

犓ｒｏｔ

犓ａ
）（犳ａ－犳ａｃ），其中犓ａ为信号

方位调频率，推导不同方位位置的点目标的
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ＡＡＳＲ表达式，如式（２６）所示
［１４］，可发现与方位时

间狋０无关。

　犃犃犛犚＝
∑
＋!

犽＝－!，犽≠０∫
犳ａｃ＋犅ｆ

／２

犳ａｃ－犅ｆ
／２
犠 犳ａ＋犽·犘犚犉，狋０（ ）ｄ犳ａ

∑

犖ｃｈ

犼＝１∫
犳ａｃ＋犅ｆ

／２

犳ａｃ－犅ｆ
／２
犠 犳ａ，狋０（ ）ｄ犳ａ

＝

∑
＋!

犽＝－!，犽≠０∫
犅ｄ
／２

－犅ｄ
／２
ｓｉｎｃ２（

犇ａ

犞ｓ
（犳
＇
ａ＋犽·犘犚犉））ｄ犳

＇
ａ

∫
犅ｄ
／２

－犅ｄ
／２
ｓｉｎｃ２（

犇ａ

犞ｓ
犳
＇
ａ）ｄ犳

＇
ａ

（２６）

进一步考虑多通道系统，由于多通道信号在

成像时需要进行信号重构，所以方位模糊能量还

受重构算法的影响，与单通道系统有所不同，由式

（２７）计算得到
［１５］。

　犃犃犛犚＝
∑
＋!

犽＝－!，犽≠０∫
犅ｄ
／２

－犅ｄ
／２

［犲犳
′
ａ＋犽·犘犚犉（ ）］２ｄ犳

′
ａ

∑

犖ｃｈ

犼＝１∫
犅ｄ
／２＋犳ｄｃ

－犅ｄ
／２＋犳ｄｃ

［犠ｔ犳
′
ａ（ ）·犠犼 犳

′
ａ（ ）］

２ｄ犳
′
ａ

（２７）

式中，犲犳（）为重建后的由于混叠产生的全部模糊

分量，可根据式（２８）计算。本文实验中采用的重

构算法是由Ｋｒｉｅｇｅｒ等人提出基于滤波器组的一

种非自适应的经典重构算法［１６］。

犲（犳）＝犠ｔ（犳）·∑

犖ｃｈ

犼＝１
∑

犖ｃｈ

犿＝１

犠犼（犳）犎犼（犳）犘犼犿（犳）

（２８）

式中，犠犼（犳）为第犼个通道的天线接收方向图，

犠ｔ犳（）为天线发射方向图，犘犼犿（犳）表示信号重

构矩阵。绘制方位模糊度关于ＰＲＦ的关系图如图

８所示，由图得出系统的ＡＡＳＲ始终能够保持在

－１９ｄＢ以下。

（ａ）三通道系统ＡＡＳＲ变化趋势

（ｂ）五通道系统ＡＡＳＲ变化趋势

图８　不同参数下ＡＡＳＲ随ＰＲＦ的变化趋势

２．４　距离模糊度

由于距离向天线方向图旁瓣的存在，所以回

波信号中会混杂有测绘带外的模糊信号，从而影

响成像图像质量［１０］。根据接收窗的时序，确定对

应方向图存在干扰的旁瓣区域，使用距离模糊度

（ＲａｎｇｅＡｍｂｉｇｕｉｔｙｔｏＳｉｇｎａｌＲａｔｉｏ，ＲＡＳＲ）来衡

量这一干扰影响的成像效果，其计算公式为

犚犃犛犚＝
∑

犖ｒ

犻＝１

犛ａ犻

∑

犖ｒ

犻＝１

犛犻

（２９）

犖ｒ代表距离向采样点数，犛ａ犻和犛犻分别代表回波信

号快时间第犻个采样点的模糊信号功率和有效信号

功率。绘制不同侧视角下的距离模糊系数，如图９

所示，可以看出ＲＡＳＲ能够保持在－３０ｄＢ以下。

图９　不同侧视角下的ＲＡＳＲ

２．５　等效噪声系数

文献［１２］给出了方位向多通道系统的ＮＥＳＺ，

其表达式如下：
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　犖犈犛犣＝
４·（４π）

３犚（η）
３·犞ｓ·ｓｉｎ（η）·Φｂｆ·犽犜０犅ｒ犉ｎ犔

犘ｔ犌ｔ（η）犌ｒ（η）·λ
３·犘犚犉·τｐ·犮·犖ｃｈ

（３０）

　Φｂｆ（犘犚犉）＝犖ｃｈ∑

犖ｃｈ

犼＝１

犈 犘犼（犳ａ）
２ｒｅｃｔ（

犳ａ

犅ｄ
）［ ］ （３１）

式中，η为入射角，犚为斜距，犽为玻耳兹曼常数，

犜０为等效噪声温度，犅ｒ为脉冲信号带宽，τｐ为脉

冲信号宽度，犉ｎ为接收端噪声系数，犔为所有功

率损耗，犘ｔ为发射端峰值功率，犌ｒ（η）为接收天

线增益，犌ｔ（η）为发射天线增益；Φｂｆ表示信号重

构带来的信号比损失因子，当系统工作在理想

ＰＲＦ值时该因子为１；犘犼（犳ａ）表示滤波器系数，

犅ｄ为处理多普勒带宽。

分析在不同的ＰＲＦ值下的等效噪声系数，若

不满足要求则重新设计系统收发功率与天线参数

等数值，绘制出不同波位的ＮＥＳＺ，如图１０所示，

可以看出最终各个波位均能满足在－２０ｄＢ以下。

（ａ）三通道系统在不同侧视角时的ＮＥＳＺ

（ｂ）五通道系统在不同侧视角时的ＮＥＳＺ

图１０　不同系统参数下的ＮＥＳＺ

３　结束语

本文针对Ｃ波段的方位多通道ＴＯＰＳＡＲ提

出了一种参数设计流程，依据设计流程从方位与

距离两个方面出发，对主要参数逐步设计，给出了

ＰＲＦ选择结果、方位子通道参数以及三通道和五

通道系统在三子带与五子带情况下的四组系统扫

描参数，最终根据设计的参数计算系统性能指标，

分析了参数调整方式，并说明了设计结果的可行

性，为后续的实际工程实现打下了基础。
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　　摘　要：为了提高炮位侦察校射雷达中炮位侦察定位精度同时提升外推结果一致性，本文引入聚类思

想，建立了基于犓均值聚类的弹道外推模型。该模型采用七态无迹卡尔曼滤波算法对量测数据进行多次

滤波，然后利用４阶龙格库塔积分方法对火炮位置进行外推，最后对多次外推结果进行犓均值聚类处理，

采用综合多因子方法计算簇品质，选取最优簇对应的聚类中心作为最终的火炮位置进行输出。实验结果表

明，该弹道外推算法显著提升了外推结果的一致性及定位精度。
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０　引 言

炮位侦校雷达具备全天候、全天时、火炮类目

标侦察校射能力，为炮兵火力打击提供重要保

障［１］。弹道外推算法是决定炮位侦校雷达性能的

关键技术之一，炮位侦校雷达的定位精度［２］性能

直接受其影响。

当前的弹道外推算法主要包括两大类：一是

基于先验样本的机器学习算法；二是基于弹道模

型的卡尔曼滤波估计算法。前者受实际弹道样本

的限制，算法实用性不高，目前在炮位侦察校射雷

达弹道外推领域，更多地采用卡尔曼滤波及其衍

生算法［３］。然而，基于卡尔曼滤波的外推算法受

弹道、气象条件以及量测点迹质量影响较大，故外

推精度会受到影响。针对不同弹道，如何提升外

推结果的一致性及外推精度是炮位侦校雷达领域

亟待解决的一大难题。

为此，本文将聚类思想引入至弹道外推过程

中，将聚类思想与七态ＵＫＦ滤波算法相结合。对

量测数据进行多次滤波外推，获取多个外推结果，

然后采用犓均值聚类算法对外推结果进行聚类处

理，最后采用综合多因子方法计算簇品质，选取最

优簇对应的聚类中心作为最终的火炮位置进行输

出。经实验仿真验证，本算法有效提升了外推结

果的一致性及定位精度。
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１　弹道运动模型

在炮位侦察模式下，因炮弹种类未知，相关弹

道参数均未知，射表中的标准条件与实际条件也

不能保证完全一致，并且在炮位侦察过程中炮口

是未知的，这时，我们采用前序数个量测点粗略拟

合出炮口位置，并以此作为坐标中心进行后续滤

波预测及外推处理，故我们以炮口为坐标中心，基

于弹丸质心运动微分方程组（非标准条件下）建立

弹道运动模型：

ｄ狓

ｄ狋
＝狏狓

ｄ狔
ｄ狋
＝狏狔

ｄ狕

ｄ狋
＝狏狕

ｄ狏狓

ｄ狋
＝－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狓

ｄ狏狔
ｄ狋
＝－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狔－犵

ｄ狏狕

ｄ狋
＝－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狕

狏τ＝ 狏
２
狓＋狏

２
狔＋狏

２
槡 狕·

τ０

τ槡

烅

烄

烆

（１）

图１　炮口坐标系

式中：狓，狔，狕为炮弹离开炮口后在射向上的水平

分量、垂直分量和侧偏分量；狏狓，狏狔，狏狕为对应的水

平速度、垂直速度以及侧偏速度；狏τ为弹道上对应

狋时刻的合成速度；犆犫 为弹道系数；犎（狔）为空气

密度函数；犌（狏τ）为空气阻力函数；τ０为标准状态

下的虚温，τ对应于不同高程上的虚温；犵为重力

加速度。

图１表示炮口坐标系。其中，狅为炮口中心，

狅狓对应射击方向，狅狔垂直水平面向上，基于右手

螺旋法则，狅狕指向右方。弹道方程组的解算基于

炮口坐标系完成。射击方向与坐标北的夹角φ为

射向（顺时针为正）。

２　弹道外推

弹道外推的主要任务是接收弹道量测数据，

根据弹道目标飞行特征采用相应的滤波模型进行

跟踪滤波处理，完成弹丸类目标轨道的正反向外

推，获取炮弹发点（侦察）或落点（校射）。本文弹

道处理算法专注于侦察模式发点推算，具体处理

流程如图２所示。

图２　弹道外推流程图

弹道外推软件实时接收来自弹丸飞行过程中

的雷达量测数据，当量测点数积累至一定数量后，

开始启用弹道处理算法。首先，基于弹丸质心运

动模型创建ＵＫＦ滤波器进行弹道滤波处理。然

后，采用四阶龙格库塔算法进行弹道解算并依据

炮位高程计算炮位发点。随雷达观测点增加个数

狀，上述过程重复狀次。最后，对前序过程求解出

１５１２０２２年第２期 李同亮：基于聚类思想的弹道外推算法研究





的炮位发点进行犓均值聚类处理，并采用综合多

因子算法选取最优簇，以该簇对应的聚类中心作

为最终外推结果输出。

２．１　七态犝犓犉滤波

ＵＫＦ滤波
［４５］算法对非线性问题的处理效果

显著且该方法估计精度至少达到２阶，计算量与

ＥＫＦ算法处于同一量级，不需要计算Ｊａｃｏｂｉａｎ矩

阵，可以处理不可导的非线性函数［６］。基于上述

优点以及弹道运动方程非线性特性，本文采用七

态ＵＫＦ滤波方法，将弹道系数作为第七维状态进

行滤波，实时估计并更新弹道系数。

基于第１节中弹道运动模型建立状态方程和

量测方程。

状态方程：是描述动态系统各状态变量和输

入之间关系的方程。公式（２）描述了关于七维向

量犡 ＝ ［狓，狔，狕，狏狓，狏狔，狏狕，犆犫］
Ｔ状态方程：

犡
·

＝犳（犡）＝

狏狓

狏狔

狏狕

－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狓

－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狔－犵

－犆犫犎（狔）犌（狏τ）狏狕

０

熿

燀

燄

燅

＋犠

（２）

式中，犠 为高斯白噪声，协方差矩阵为犙。

量测方程：量测方程用来表示状态向量、测量

向量以及输入之间关系。本文算法中量测向量

犣＝ ［狉犪犲］Ｔ，量测方程描述如下：

　犡ＥＮＵ＝犔ＰＫ２ＥＮＵ犡 （３）

　犣＝犺（犡ＥＮＵ）＝

狓
２
ＥＮＵ＋狔

２
ＥＮＵ＋狕

２
槡 ＥＮＵ

ａｒｃｔａｎ（
狔ＥＮＵ

狓ＥＮＵ
）

ａｒｃｔａｎ（
狕ＥＮＵ

狓
２
ＥＮＵ＋狔

２
槡 ＥＮＵ

）

熿

燀

燄

燅

＋犞

（４）

式（３）中犔ＰＫ２ＥＮＵ为坐标转移矩阵，将炮口坐标系下

的状态向量犡转移至以雷达站址为中心的东北天

坐标系犡ＥＮＵ。式（４）中犞代表高斯白噪声，协方差

矩阵为犚。

考虑如下非线性模型：

狓犽＝犳犽－１狓犽－１（ ）＋狑犽－１

狕犽＝犺犽狓犽（ ）＋狏犽
｛ （５）

式中，狓犽∈Ｒ
狀 为七维状态向量，狑犽 为七维过程噪

声，犳犽－１为七维状态向量函数，犺犽 为状态与量测

转换函数，狏犽为三维随机量测噪声。其中，过程噪

声与量测噪声为相互独立，不相关的高斯白噪声，

犙犽 和犚犽 分别为对应的协方差阵。具体滤波过程

描述如下：

１）状态初始化。

犈（狓０）＝狓
－

０＝狓^０狘０，ｃｏｖ（狓０）＝犘０ （６）

式中，^狓０｜０表示系统初始状态，犘０表示初始状态协

方差矩阵。

２）已知状态估计狓^犽－１｜犽－１，状态估计误差协方

差阵犘犽－１｜犽－１，预测下一步状态狓^犽｜犽－１并计算预测

误差协方差矩阵犘犽｜犽－１。

①计算σ点ξ
（犻）
犽－１｜犽－１，犻＝０，１，…，２狀，即

　　

ξ
（０）
犽－１狘犽－１ ＝^狓犽－１狘犽－１

ξ
（犻）
犽－１狘犽－１ ＝^狓犽－１狘犽－１＋（ （狀＋λ）犘犽－１狘犽－槡 １），

犻＝１，２，…，狀

ξ
（犻）
犽－１狘犽－１ ＝^狓犽－１狘犽－１－（ （狀＋λ）犘犽－１狘犽－槡 １），

犻＝狀＋１，狀＋２，…，２狀

烅

烄

烆

（７）

②计算ξ
（犻）
犽｜犽－１，犻＝０，１，…，２狀，即

　

ξ
（犻）
犽狘犽－１＝犳犽（ξ

（犻）
犽－１狘犽－１

），犻＝０，１，２，…，２狀

狓^犽狘犽－１＝∑
２狀

犻＝０

ω
（犿）
犻 ξ

（犻）
犽狘犽－１

犘犽狘犽－１＝∑
２狀

犻＝０

ω
（犮）
犻 （ξ

（犻）
犽狘犽－１－狓^犽狘犽－１）（ξ

（犻）
犽狘犽－１－狓^犽狘犽－１）

Ｔ
＋犙犽－１

烅

烄

烆

（８）

３）基于ＵＴ变换计算σ点狓^犽｜犽－１，犘犽｜犽－１的

传播。

①求解σ点^狓犽｜犽－１和犘犽｜犽－１经量测方程的传

播，如式（９）所示：

ξ
（０）
犽 ＝^狓犽狘犽－１

ξ
（犻）
犽 ＝^狓犽狘犽－１＋（（狀＋λ）犘犽狘犽－槡 １），

犻＝１，２，…，狀

ξ
（犻）
犽 ＝^狓犽狘犽－１－（（狀＋λ）犘犽狘犽－槡 １），

犻＝狀＋１，狀＋２，…，２狀

烅

烄

烆

（９）

②公式（１０）描述了一步提前预测计算过程。
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ζ
（犻）
犽狘犽－１＝犺犽（ξ

（犻）
犽 ），犻＝０，１，２，…，２狀

狕^犽狘犽－１＝∑
２狀

犻＝０

ω
（犿）
犻 ξ

（犻）
犽狘犽－１

犘
狕
～
犽

＝∑
２狀

犻＝０

ω
（犮）
犻 （ζ

（犻）
犽狘犽－１－狕^犽狘犽－１）（ζ

（犻）
犽狘犽－１－狕^犽狘犽－１）

Ｔ
＋犚犽－１

犘
狓～犽狕
～
犽
＝∑

２狀

犻＝０

ω
（犮）
犻 （ξ

（犻）
犽 －狓^犽狘犽－１）（ζ

（犻）
犽狘犽－１－狕^犽狘犽－１）

Ｔ

烅

烄

烆

（１０）

４）滤波更新。

狓^犽狘犽＝狓^犽狘犽－１＋犓犽（狕犽－狕^犽狘犽－１）

犓犽＝犘狓～犽狕～犽
犘－

１

狕～犽

犘犽狘犽＝犘犽狘犽－１－犓犽犘狕～犽
犓
Ｔ
犽

烅

烄

烆

（１１）

式中，犓犽表示滤波器增益矩阵。

各采样点权值计算：

ω
（犿）
０ ＝λ／（狀＋λ）

ω
（犮）
０ ＝λ／（狀＋λ）＋（１－α

２
＋β）

ω
（犿）
犻 ＝ω

（犮）
犻 ＝０．５／（狀＋λ），犻＝１，２，…，２狀

烅

烄

烆

（１２）

式（１２）中具体参数取值过程为λ＝α
２（狀＋κ）－狀，

其中α代表σ点的散布程度，一般取一小的正值（如

０．０２），κ一般取０；β表示狓的分布信息；ω
（犿）
犻 代表

计算一阶统计特性时的权系数，ω
（犮）
犻 代表计算二阶

统计特性时的权系数。

２．２　弹道解算

目前弹道解算主要通过数值计算方法求解弹

道方程组，进而完成发点或落点的推算。弹道方

程组［７］通常由一阶变系数联立方程组表示，一般

情况下采用数值方法求解其数值解是唯一手段，

在某些特殊情况下对其简化处理后才能求得近似

解析解。对微分方程求解的方法较多，如阿当姆

斯预报校正法和龙格库塔法，而四阶龙格库塔

法在工程中得到广泛应用［８］，故本文算法采用龙

格库塔法进行弹道解算。

龙格库塔法是基于泰勒级数的一种改进算

法，四阶龙格库塔法的具体描述如公式（１３）～

（１５）所示，其中公式（１３）表示微分方程组及初值：

ｄ狔犻

ｄ狋
＝犳犻狋，狔１，…，狔犿（ ）狔犻狋０（ ）＝

狔犻０犻＝１，２，…，犿（ ） （１３）

方程组在第狀点处的所有变量的值为 （狋狀，狔１狀，

狔２狀，…，狔犿狀），那么狀＋１点处各变量的四阶龙格

库塔计算公式为

狔犻，狀＋１＝狔犻，狀＋
１

６
犓犻１＋２犓犻２＋２犓犻３＋犓犻４（ ）

（１４）

其中：

犓犻１＝犺犳犻狋狀，狔１狀，狔２狀，…，狔犿狀（ ）

犓犻２＝犺犳犻狋狀＋
犺

２
，狔１狀＋

犓１１

２
，狔２狀＋

犓２１

２
，…，狔犿狀＋

犓犿１

２（ ）
犓犻３＝犺犳犻狋狀＋

犺

２
，狔１狀＋

犓１２

２
，狔２狀＋

犓２２

２
，…，狔犿狀＋

犓犿２

２（ ）
犓犻４＝犺犳犻狋狀＋犺，狔１狀＋犓１３，狔２狀＋犓２３，…，狔犿狀＋犓犿３（ ）

烅

烄

烆

（１５）

式中，犺代表步长，步长的选取会影响四阶龙格库

塔法的计算精度。步长越小计算精度越高，然而

过小的步长会导致迭代计算过程中的累计误差变

大，同时会消耗更多的计算时间，影响时效性。本

文犺的选择分为两步，先进行粗粒度外推，再进行

细粒度外推，这样既保证了外推精度，又不会影响

时效性。

２．３　犓均值聚类处理

为了进一步提升弹道外推精度及外推结果的

一致性，引入聚类思想，采用犓均值聚类算法对多

次外推结果进行聚类处理，选取最优簇对应的聚

类中心作为外推结果输出。犓均值聚类算法
［９］属

于划分型的动态聚类算法，其计算过程需要给定

待聚类的数目犽，通过聚类处理后数据集被划分成

犽个不同的类。该算法的核心思想是：给定聚类的

个数犽后，第一次迭代的犽个中心点被随机选取。

这时，依次计算犽个中心点与数据集中其他数据

之间的距离，通过比较筛选，数据被划分至距离其

最近的类中。然后，计算新生成的数据类的聚类

中心，同时调整数据集。倘若新旧类之间的聚类

中心［１０］没有变化或者在某个较小的范围内变化，

那么聚类完成。

图３描述了在弹道外推过程中犓均值聚类的

具体处理步骤，详细处理流程如下：

输入：弹道外推发点数据集犢＝｛狔１，狔２，…，

狔狀｝，待聚类的个数为犽，本文算法犽值可以取２～５；

输出：犽个聚类｛犆１，犆２，…，犆犽｝；
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图３　犓均值聚类算法流程

１）在给定的弹道外推发点数据集犢＝｛狔１，

狔２，…，狔狀｝中，随机抽取犽个不相同的发点样本

用作初始聚类中心点｛犿１，犿２，…，犿犽｝；

２）计算犿１，犿２，…，犿犽这犽个中心点与数据

集中其他数据之间的距离，记作犱（狔犻，犿犼），其中，

犻＝１，２，…，狀，犼＝１，２，…，犽。当

犱（狔犻，犿犼）＝ｍｉｎ｛犱（狔犻，犿犼）｝，

犼＝１，２，…，犽 （１６）

则表明狔犻属于犿犼类。

３）当所有数据的归属类调整之后，利用公式

（１８）重新生成犽个类的聚类中心：

犿犼＝
１

狀犼∑狔犆
犼

狔 （１７）

并计算误差平方和准则函数犈（犾），犈（犾）代表第犾

次迭代计算得出的误差平方和值［１１］。其中公式

（１８）描述了某一次误差平方和的计算过程。

犈＝∑
犽

犻＝１
∑
狆∈犢犻

狘狆－犿犻狘
２ （１８）

４）倘若第犾和犾＋１次迭代，误差平方和没有

发生较大的变化，则表明误差平方和已经收敛，可

以跳出迭代过程。反之，进入步骤２）继续迭代。

５）当聚类收敛后采用综合多因子方法选取最

优簇。为此定义了簇品质以及三类因子：

簇品质犮＿狇：用于表示簇优劣程度的量称为簇

品质。

簇体积因子犮＿狏：假设簇成员体积大小相同，

均为１ｍ
３，则此时，可用簇成员个数表示簇体积。

簇质量因子犮＿犿：用簇成员质量平均值表示

簇质量。簇成员质量定义为参与滤波的量测点迹

的数目，簇成员中参与滤波的量测点迹个数越多，

表示该成员质量越大。

簇一致性因子犮＿狌：用该簇外推发点位置的方

差表示簇一致性。方差越小，一致性越好。

对上述三类因子分别做归一化处理，得到归

一化簇体积因子犆＿犞ｒｅｓ＝［犮＿狏ｒｅｓ１，犮＿狏ｒｅｓ２，…，

犮＿狏ｒｅｓ犽］
Ｔ，归一化簇质量因子犆＿犕ｒｅｓ＝［犮＿犿ｒｅｓ１，

犮＿犿ｒｅｓ２，…，犮＿犿ｒｅｓ犽］
Ｔ 和归一化簇一致性因子

犝ｒｅｓ＝［犮＿狌ｒｅｓ１，犮＿狌ｒｅｓ２，…，犮＿狌ｒｅｓ犽］
Ｔ，然后利用公

式（１９）计算簇品质：

　犆＿犙＝［犆＿犞ｒｅｓ　犆＿犕ｒｅｓ　犆＿犝ｒｅｓ］［α　β　γ］
Ｔ （１９）

式中，犆＿犙＝［犮＿狇１，犮＿狇２，…，犮＿狇犽］
Ｔ为簇品质向

量，α，β，γ分别表示归一化簇体积因子、归一化簇

质量因子及归一化簇一致性因子对应的权值。最

优簇的品质即为

犮＿狇犫犲狊狋＿犮犾狌狊狋犲狉＝ｍａｘ｛犮＿狇１，犮＿狇１，…，犮＿狇犽｝，

犫犲狊狋＿犮犾狌狊狋犲狉∈［１，犽］ （２０）

式中，犫犲狊狋＿犮犾狌狊狋犲狉对应的簇即为最优簇。

３　算法仿真与分析

本文以１５５榴弹炮为例，利用弹道仿真软件生

成雷达量测数据，进行数值仿真计算，仿真平台为

ＩｎｔｅｌＣｏｒｅｉ７５６００Ｕ、主频２．６ＧＨｚ、四核ＣＰＵ计

算机，仿真软件为 ＭＡＴＬＡＢ。具体仿真条件

如下：

１）１５５榴弹发射条件：初速狏０ 设置为９００

ｍ／ｓ，射角θ０设置为３５°；

２）取雷达随机测量误差：σｒ＝７．６ｍ，σａ＝

１．７ｍｉｌ，σｅ＝１．６ｍｉｌ；

３）雷达距离炮４８ｋｍ。

基于上述数据对六态＿ＥＫＦ（原算法）、六态＿
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ＵＫＦ、七态＿ＵＫＦ算法、聚类＿七态＿ＵＫＦ算法分

别进行１００００次蒙特卡洛仿真实验，并采用炮位

侦察定位精度计算方法圆中间误差［１２］（ＥＣＰ）统计

外推精度。

图４在ＥＮＵ坐标系下分析了六态＿ＥＫＦ（原

算法）与聚类＿七态＿ＵＫＦ弹道滤波情况，可以看出

相比六态＿ＥＫＦ算法，聚类＿七态＿ＵＫＦ算法滤波

结果更接近真实值，效果更优。

图４　原算法与本文算法东北天坐标系下滤波结果

图５从滤波后位置误差角度分析了二者滤波

效果。结果表明本文算法在３个坐标轴上的滤波

误差明显小于原算法，进一步验证本文算法滤波

效果优于原算法。

图５　原算法与本文算法滤波后位置误差比对

图６和图７给出了七态＿ＵＫＦ算法与聚类＿七

态＿ＵＫＦ算法目标外推发点位置散布情况，仿真结

果可以看出，聚类＿七态＿ＵＫＦ算法发点外推结果一

致性明显优于原算法，验证了聚类处理的有效性。

表１给出了本文算法与其他算法的比较结

果，几种算法相比，六态＿ＥＫＦ算法圆中间误差最

图６　七态＿ＵＫＦ算法外推发点散布情况

图７　聚类＿七态＿ＵＫＦ外推发点散布情况

大，聚类＿七态＿ＵＫＦ圆中间误差最小，定位精度相

比原算法提升４２．６２％，精度最佳，六态＿ＵＫＦ和

七态＿ＵＫＦ算法较原算法定位精度也有明显提升。

然而算法耗时角度分析，六态＿ＥＫＦ算法耗时最

短，六态＿ＵＫＦ和七态＿ＵＫＦ次之，聚类＿七态＿

ＵＫＦ耗时最长。

表１　外推算法仿真结果对照表

算法

圆中间

误差／ｍ

定位精度

提升百分

比／％

算法平

均耗时／

（１０－２ｓ）

六态＿ＥＫＦ（原算法） ７０．１１ ０ ２．２３７

六态＿ＵＫＦ ５１．７６ ２６．１７ ２．９０３

七态＿ＵＫＦ ４７．０４ ３２．９１ ２．８６３

聚类＿七态＿ＵＫＦ ４０．２３ ４２．６２ ９．０３５

４　结束语

本文针对一定条件下炮位侦校雷达定位结果

一致性较差及定位精度偏低的问题，提出一种基

于犓均值聚类的弹道外推算法。该算法对单发炮

５５１２０２２年第２期 李同亮：基于聚类思想的弹道外推算法研究





弹轨迹进行多次反向ＵＫＦ滤波和外推处理，获取

多个发点。然后将聚类思想引入其中，采用犓均

值聚类及综合多因子算法获取最优结果，起到剔

除奇异值以及较差发点位置的效果，同时可以进

一步消除随机误差。仿真结果表明，本文算法显

著提升了弹道外推的定位精度及一致性。本文所

采用的外推算法虽然具有较高的精度和一致性，

但是对于当前各种新型炮弹的弹道滤波及外推处

理技术仍需作进一步研究。
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基于ＦＦＴ和迭代插值的改进型超分辨算法
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　　摘　要：基于单快拍的快速迭代插值ＤＯＡ（ＤｉｒｅｃｔｉｏｎｏｆＡｒｒｉｖａｌ）估计方法，有效地消除了频谱泄漏，实

现了多源ＤＯＡ的无偏估计。但是该算法需要提前确定信源的个数，且运算量大，因此在工程应用中受限。

本文提出一种新方案，利用传统角度域ＦＦＴ提供粗略角度估计，然后通过迭代插值法细化角度，最终基于

对消残差功率和信息论准则进行信源个数估计。该方案无需预知信源个数，且文中提出的基于残差变化率

的收敛策略大大减少了细化估计的迭代次数，从而有效地降低了原算法的计算量。通过仿真结果验证了该

方案的有效性，在估计精度及分辨率方面性能接近快速迭代插值波束形成算法，优于子空间类算法。
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犓犲狔狑狅狉犱狊：ａｒｒａｙｓｉｇｎａｌｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇ；ｉｔｅｒａｔｉｖｅｉｎｔｅｒｐｏｌａｔｉｏｎ；ｓｕｐｅｒｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎ；ｐａｓｓｉｖｅｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ；ｌｏｗｃｏｍ

ｐｌｅｘｉｔｙ

０　引 言

最早关于ＤＯＡ估计的方法是由傅里叶变换的

线性谱引出的，该方法受空域“瑞利极限”的限制［１］，

很难实现对来波信号的高分辨估计，同时这些算法

的抗噪声性能较差，并没有获得满意的估计效果。

上世纪７０年代以Ｓｃｈｍｉｄｔ为代表的学者相继提出

的多信号分类（ＭｕｌｔｉｐｌｅＳｉｇｎａｌＣｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎ，ＭＵ

ＳＩＣ）算法
［２］真正实现了角度的超分辨测量。

ＭＵＳＩＣ算法通过对接收数据进行特征值分解得到

信号子空间和噪声子空间，然后利用信号子空间与

噪声子空间的正交性构造谱函数进行峰值搜索来确

定目标角度。然而ＭＵＳＩＣ算法计算量大，要求较

高的信噪比、较多的样本数据［３４］。此外，ＭＵＳＩＣ算

法对于相干信源的估计性能较差，虽然可以通过空
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间平滑方案进行预处理解，但这是以损失性能为代

价的［５６］，从而限制了其在实际场景中的适用性。

快速迭代插值波束形成器（ＦａｓｔＩｔｅｒａｔｉｖｅＩｎ

ｔｅｒｐｏｌａｔｅｄＢｅａｍｆｏｒｍｉｎｇ，ＦＩＩＢ）
［７］能够实现角度

的无偏估计，同时具有与快速傅里叶变换（ＦＦＴ）

相当的计算速度。该算法结合了有效的插值策略

和泄漏减法方案，成功地解决了频谱泄漏的问题。

因此，它可以实现ＤＯＡ的无偏估计。该算法的前

提是信源个数已知，然而在实际环境中对于估计

的目标个数是未知的，因此这一关键参数将无法

使用，从而影响整体算法的性能。文献［８］中，在

应用ＦＩＩＢ算法前，采用了基于奇异值分解（Ｓｉｎｇｕ

ｌａｒＶａｌｕｅＤｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＳＶＤ）的信息论准则进

行信源个数估计，该方案可以解决信源个数未知

的问题，但仍需要ＳＶＤ步骤，从而抵消了ＦＩＩＢ算

法带来的计算优势。

本文提出一种基于ＦＦＴ和迭代插值的改进超

分辨测角方案。本方案将简单的空域ＦＦＴ测角与

迭代插值及干扰对消策略相结合，迭代插值的角

度不再从第１个信源开始，而是由空域ＦＦＴ提供

的粗略角度进行细化，并通过干扰对消估计空域

ＦＦＴ测角未能分辨的信源，最后通过判断对消残

差功率和ＭＤＬ（ＭｉｎｉｍｕｍＤｅｓｃｒｉｐｔｉｏｎＬｅｎｇｔｈ）准

则［９１０］对信源个数进行估计。为降低算法的运算

量，本文提出了一种基于残差变化率的细化估计

收敛策略，能够在不降低性能的情况下有效地减

少迭代次数。本方案不仅实现了超分辨算法的信

源个数自估计，并且大大降低了原算法的复杂度。

仿真结果表明，本文提出的方案在估计精度及分

辨率方面性能接近ＦＩＩＢ算法。

１　数据模型及ＦＩＩＢ算法介绍

１．１　数据模型

　　如图１所示，考虑犕 元均匀线阵，阵元间距

犱＝λ／２，犔个波长为λ的远场窄带信号入射到该

阵列，入射方向与阵列法线夹角定义为入射角度

θ犾犾＝１，２，…，犔（ ），则该阵列接收的单快拍数据

矢量可表示为

狓＝∑
犔

犾＝１

α犾αθ犾（ ）＋狀 （１）

式中，α犾为第犾个信源的复振幅，狀为均值为０、方

差为σ
２的加性高斯噪声。令狏θ（）＝

△
犱ｓｉｎθ／λ，狏∈

－０．５，０．５（ ），第犾个信源的导向矢量表示为

αθ犾（ ）＝［１，ｅ
ｊ２π狏（θ犾

）
，…，ｅ

ｊ２π（犕－１）狏（θ犾
）
］Ｔ。

图１　阵列信号模型

１．２　犉犐犐犅算法介绍

基于ＦＩＩＢ的单快拍ＤＯＡ估计通过一种估算

减法策略在内循环中连续的提取目标源，再通过外

循环细化估计值，以消除收敛时的偏差。该算法的

核心是一个简单而高精度的插值策略，与泄露减法

方案相结合，从而实现多源ＤＯＡ的无偏估计。

相较于ＲＥＬＡＸ算法对于每次信源估计均需

要一次ＦＦＴ
［１１１３］，ＦＩＩＢ算法仅需一次ＦＦＴ计算，

即通过犓点（犓＝狕犕 ）ＦＦＴ得到传统波束形成

系数犡 狀［］，后续处理均在频域进行，从而避免了

ＦＦＴ的重复使用。在第一次迭代中，从最强的信

源开始依次获得犔个目标的粗略估计。即对于第

犾个信源，从阵列信号中减去之前已估计出的信号

源，然后通过傅里叶变换在频谱中确定最高的峰

值。再通过傅里叶系数插值来细化目标的粗估

计。通过插值策略与连续估计减法相结合，消除

了频谱泄漏导致的偏差，从而得到准确的估计。

１．３　犉犐犐犅算法的超分辨性能分析

文献［７］重点对于ＦＩＩＢ算法的无偏估计进行

了讨论，并进行了相关仿真验证，但是对于算法的

超分辨性能并未过多讨论。当两个目标落在同一

波束内时，传统的波束形成算法将无法进行分辨，

在ＦＩＩＢ算法中通过去除其他目标的影响，可以显

露出剩余的目标，并通过迭代插值不断地细化目

标的估计值，从而能够实现对目标的超分辨并得

到各自精确的估计值。

本节对ＦＩＩＢ算法的超分辨性能进行了仿真。

仿真构建了一个３２阵元的均匀等距的线性阵列，

阵元间距犱＝λ／２，噪声为零均值、方差σ
２
狀＝１的高

斯噪声。重点探究ＦＩＩＢ算法对两个目标的分辨能

力，设置两个目标源，目标幅值狘α１狘＝狘α２狘，信源
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个数已知，目标１与目标２之间的电角度间隔由

犅犠／５至３犅犠 变化，其中犅犠 ＝２π／犕 。在信噪

比分别为０，１０，２０和３０ｄＢ的情况下进行了１０００

次独立实验，仿真结果如下。

图２和图３分别给出了不同角度间隔下算法

的检测概率、均方根误差（ＲｏｏｔＭｅａｎＳｑｕａｒｅｄＥｒ

ｒｏｒ，ＲＭＳＥ）的曲线图。如图所示，当两个目标的

角度间隔为犅犠／２，即角度间隔为实孔径理论分辨

率的二分之一，也就是常说的两倍超分辨，在信噪

比为０ｄＢ时，算法分辨性能较差，两倍超分辨的检

测概率为３０．７％；随着信噪比的提升，算法的超分

辨能力逐渐提升，在高信噪比３０ｄＢ下，ＦＩＩＢ算法

的五倍超分辨检测概率可达８５．６％。

图２　不同信噪比下的检测概率

图３　不同信噪比下的均方根误差

２　基于ＦＦＴ和迭代插值的改进型超

分辨算法

　　本文提出的基于ＦＦＴ和迭代插值的超分辨算

法，有效地将传统的ＦＦＴ算法测角方案与迭代插

值干扰对消相结合，并提出一种新的收敛策略，能

够高精度、低复杂度地实现信源的角度估计及个

数估计。传统的空域ＦＦＴ测角方法简单，但分辨

率低，不能分辨落在同一波束内的目标。因此，将

ＦＦＴ测角得到的目标粗略角度进行迭代插值，对

粗略角度进行细化估计，并经过信号对消，显露出

位于同一个分辨单元的其余目标，再次利用插值

迭代，得到精确的目标角度值，从而实现所有目标

的估计。其次，本文提出了一种基于残差变化率

的插值迭代收敛策略，在不损失性能的情况下能

够有效地减少算法迭代的次数，从而大大地降低

算法的计算量。此外，采用对消残差功率与 ＭＤＬ

准则相结合的方法进行信源个数估计。当残差功

率小于噪声功率阈值时，我们认为剩余信号中不

再存在信源而是仅剩噪声，并结合ＭＤＬ信源估计

准则对信源个数的最优性进行判断，进一步提升

估计的正确率。

算法的流程图如图４所示，共包含三层循环，

内层循环逐目标进行插值，对目标的空间频率和

幅度进行更新，并通过第二层细化估计的循环不

断细化估计值。外层循环则进行信号对消，估算

新目标，并通过功率残差和ＭＤＬ准则进行信源个

数判定。算法首先对ＦＦＴ测角估计出的犐个目标

进行插值，逐目标计算该目标的无泄漏系数。对

第犾个信源有

犡［狀］＝犉犉犜 狓，犖（ ）＝∑
犕－１

犽＝０
∑
犐

犻＝１

α犻ｅ
ｊ２π犽狏犻
ｅ
－
ｊ２π狀犽
犖
＝

α犾
１－ｅ

ｊ２π犕 狏犾－
狀
犖（ ）

１－ｅ
ｊ２π 狏犾－

狀
犖（ ）＋∑

犐

犻≠犾

α犻
１－ｅ

ｊ２π犕 狏犻－
狀
犖（ ）

１－ｅ
ｊ２π 狏犻－

狀
犖（ ）

（２）

对第犾个信源进行插值，计算插值系数，假设犾

信源对应的ＤＦＴ（ＤｉｓｃｒｅｔｅＦｏｕｒｉｅｒＴｒａｎｓｆｏｒｍ）峰

值位置为犿犾，则信源犾的精确频率可表示为

狏犾＝
犿犾＋δ犾

犖
（３）

式中，δ犾∈ －狆，狆［ ］为当前估计的偏差。

则犿犾＋狆的ＤＦＴ系数为

犡 犿犾＋狆（ ）＝α犾
１－ｅ

ｊ２π犕
犖 δ犾－狆
（ ）

１－ｅ
ｊ２π
犖 δ犾－狆
（ ）

＋

∑
犐

犻≠犾

α犻
１－ｅ

ｊ２π犕
犖 犿犻－犿犾＋δ犻－狆
（ ）

１－ｅ
ｊ２π
犖 犿犻－犿犾＋δ犻－狆
（ ）

（４）
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图４　基于ＦＦＴ和迭代插值的超分辨算法流程图

式中，第二项为其余分量在犿犾＋狆处的系数，即其

他目标能量的泄漏对第犾个信源的干扰。将第一

项剥离出来，通过插值估计偏差，对第犾个信源的

频率进行更新。记第二项干扰项为

犡犔 犿犾＋狆（ ）＝∑
犐

犻≠犾

α犻
１－ｅ

ｊ２π犕
犖
（犿犻－犿犾＋δ犻－狆

）

１－ｅ
ｊ２π
犖
（犿犻－犿犾＋δ犻－狆

）
（５）

则第犾个信源在犿犾±狆处的无泄漏的ＤＦＴ

系数为

犡犚 犿犾±狆（ ）＝犡 犿犾±狆（ ）－犡犔 犿犾±狆（ ），

狆＝
狕

２
（６）

利用傅里叶系数插值得到

δ犾＝
１

２
Ｒｅ

犡犚 犿犾＋狆（ ）＋犡犚 犿犾－狆（ ）

犡犚 犿犾＋狆（ ）－犡犚 犿犾－狆（ ）｛ ｝
（７）

根据得到的估计偏差对信源的频率和幅值进

行更新，

狏犾＝
犿犾＋δ犾

犖
（８）

α犾＝
１

犕
 ∑

犕－１

狀＝０

狓 狀［］ｅ
－ｊ２π狀狏犾

－∑
犐

犻≠犾

α犻
１－ｅ

ｊ２π犕（狏犻－狏犾
）

１－ｅ
ｊ２π（狏犻－狏犾

）｛ ｝
（９）

更新后的目标空间频率，再通过第二层的细

化估计循环不断地细化估计值，从而得到目标的

精确估计值。

在完成对现有目标的细化估计后，通过干扰

对消从阵列信号中减去已估计的目标分量，根据

剩余信号的功率（残差功率犘ｒｅｓ）预判是否还存在

其他目标，

犡ｒｅｓ狀［］＝犡 狀［］－∑
犐

犻＝１

α犻
１－ｅ

ｊ２π犕 狏犻－
狀
犖（ ）

１－ｅ
ｊ２π 狏犻－

狀
犖（ ）
，

狀＝０，１，２，…，犖－１ （１０）

犘ｒｅｓ＝犿犲犪狀 犡ｒｅｓ
２（ ） （１１）

对阵列信号狓 进行噪声估计，并以此作为噪

声门限犘ｎ。当残差功率小于噪声门限时，则认为

信号中仅剩噪声不再存在其他信源。结合 ＭＤＬ

准则对当前估计出的信源个数的是否最优进行判

断，从而实现对信源个数的估计。

３　精估计收敛策略

在ＦＩＩＢ中对单源、多源的收敛策略进行了分

析讨论［１４］，提出了一种克拉美罗界（ＣｒａｍｅｒＲａｏ

Ｂｏｕｎｄ，ＣＲＢ）自适应方法，即精估计循环至两次

连续频率估计之间的最大差值小于指定的容差为

止，该容差根据ＣＲＢ自适应设置。该策略保证了

在高ＳＮＲ下具有与其ＣＲＢ一致的较小的容差值。

然而在实际的工程应用中，算法的计算量往往是

第一考虑要素，甚至可以牺牲算法的性能来换取

计算量的降低。而ＦＩＩＢ算法主要的运算开销便是

细化估计的迭代。ＣＲＢ自适应收敛策略的算法确

实能够获得较好的性能，但是在工程中也因其迭

代次数过大而难以得到应用。

本文从信源残差功率的变化曲线出发，提出

一种基于残差变化率的新收敛策略，能够在不损

失算法性能的前提下大大降低迭代次数，从而降
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低算法的计算量。图５显示了细化估计迭代中残

差功率以及目标估计值与真实值之间的误差随迭

代次数的变化曲线图，根据曲线变化可以看到，随

着迭代次数增多，信源估计值不断精确，残差功率

在逐渐降低后趋于平稳，此时信源的估计角度偏

差开始缓慢趋于０。因此，建议细化估计在两次迭

代间的残差功率变化率Δ犘ｒｅｓ小于指定阈值时停

止迭代。

图５　细化估计残差功率、角度误差随迭代次数变化曲线图

对不同阈值下的残差功率收敛策略及ＣＲＢ收

敛策略的ＦＩＩＢ算法性能进行了仿真，并对不同策

略的迭代次数进行了统计分析。仿真采用一个３２

阵元的等距均匀的线性阵列，阵元间距犱＝０．５λ，

噪声建模为零均值、方差σ
２
狀＝１的高斯噪声。设置

两个信源，角度间隔为两倍超分辨，蒙特卡洛次数

１０００次。不同收敛策略的ＦＩＩＢ算法的均方根误

差随着ＳＮＲ变化的曲线如图６所示，当Δ犘ｒｅｓ的

图６　不同收敛策略的ＲＭＳＥ随ＳＮＲ变化的曲线图

门限值设为１×１０
－３ 时，算法性能已比较接近

ＣＲＢ策略，当阈值为１×１０－４时，残差功率收敛策

略的性能与ＣＲＢ策略的性能已相差无几。表１为

不同策略下迭代次数的统计平均值。由仿真统计

结果可知，本文提出的收敛策略在与ＣＲＢ策略性

能相差无几的情况下，迭代次数几乎降低了二分

之一。值得注意的是，随着信噪比的升高，信源之

间的频谱泄漏增大，从而导致精估计收敛慢，迭代

次数随之增加。

表１　不同收敛策略下精估计迭代的平均次数

收敛策略
犛犖犚／ｄＢ

０ ５ １０ １５ ２０ ２５ ３０

ＣＲＢ策略 ３７ ９１ １８７２７７３２８３６５３９３

犘ｒｅｓ策略（１ｅ２） ５ ８ １６ ２４ ３９ ５７ ８２

犘ｒｅｓ策略（１ｅ３） １２ １９ ３６ ５３ ７９ １０６１４０

犘ｒｅｓ策略（１ｅ４） ２４ ４３ ７３ ９９ １３３１６５２０５

４　仿真结果与分析

仿真条件如下，考虑一个均匀的线性阵列，阵

元个数犕＝３２，阵元间距犱＝０．５λ，来自远场的信

号入射角度为θ，相应的空间频率狏＝０．５ｓｉｎθ。

信号源的幅度狘α狘根据所需的ＳＮＲ进行设置，相

位在（０，２π）内均匀变化。噪声建模为均值为０、

方差σ
２
狀＝１的高斯噪声。对所有情况的仿真均进

行了１０００次蒙特卡洛实验，并将改进后的算法与

ＦＩＩＢ算法及其他子空间类的算法进行比较。其中

本文改进算法及ＦＩＩＢ的零填充因子均设置为狕＝

１。

由于在原ＦＩＩＢ算法中信源个数已知，为排除

本文算法基于对消残差功率的 ＭＤＬ信源个数估

计方案的性能影响，在４．１节的仿真中，我们将信

源个数设为已知，比较各个算法的性能；在４．２节

中设置为信源个数未知，探究本文算法与ＦＩＩＢ算

法、采用信源个数自估计的ＦＩＩＢ算法
［１５］三种算法

的性能。

４．１　信源个数已知情况下不同算法的估计性能

与犛犖犚、角度间隔的关系分析

　　在本小节中，假设信源个数已知，对ＦＩＩＢ算

法、本文改进算法及ＲｏｏｔＭＵＳＩＣ算法进行仿真。

场景一：设置两个目标源，两个目标源的幅度

狘α１狘＝狘α２狘，电角度间隔设置分别设置为犅犠／２，

探究两个信源下不同算法的性能与ＳＮＲ的关系，
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仿真结果如图７、图８所示。

图７　不同算法的检测概率与ＳＮＲ的关系

图８　不同算法的ＲＭＳＥ与ＳＮＲ的关系

图９　不同算法的检测概率与角度间隔的关系

场景二：设置两个目标源的幅度｜α１｜＝｜α２｜，

电角度间隔设置由犅犠／５至２犅犠 变化，信噪比设

置为０ｄＢ、３０ｄＢ，探究不同算法对两个信源的分

辨能力，仿真结果如图９、图１０所示。

图７、图８分别给出了信源个数已知下，不同

算法的检测概率、ＲＭＳＥ性能与ＳＮＲ的关系。在

两个目标间隔为两倍超分辨下，在高信噪比下本

文提出的改进算法与ＦＩＩＢ算法性能接近，检测概

图１０　不同算法的ＲＭＳＥ与角度间隔的关系

率可达到１００％。在低信噪比检测概率略低于ＦＩ

ＩＢ算法，但比ＦＩＩＢ算法ＲＭＳＥ更低，估计值更加

准确。显然本文算法在所有信噪比下性能优于

ＲｏｏｔＭＵＳＩＣ算法。图９、图１０则分别给出了不

同算法的检测概率、ＲＭＳＥ性能与角度间隔的关

系。在低信噪比下本文算法对于两个目标的分辨

能力略弱于ＦＩＩＢ算法，但是随着ＳＮＲ的提升，性

能逐渐接近ＦＩＩＢ算法。

４．２　信源个数未知情况下不同算法的估计性能

与犛犖犚、角度间隔的关系分析

　　在本小节中，信源个数设置为未知，对本文改

进算法、ＦＩＩＢ算法及采用信息论准则进行信源估

计的ＦＩＩＢ算法三种算法进行仿真，其中本文算法

采用基于对消残差功率和 ＭＤＬ准则的信源估计

法对信源个数进行估计。其余仿真参数与４．１节

中相同。

场景一：两倍超分辨下不同算法的性能与

ＳＮＲ的关系，仿真结果如图１１、图１２所示，图１３

图１１　不同算法的检测概率与ＳＮＲ的关系

显示了信源个数的估计正确率与ＳＮＲ的曲线图。
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图１２　不同算法的ＲＭＳＥ与ＳＮＲ的关系

图１３　信源个数估计正确率与ＳＮＲ的关系

场景二：不同算法的性能与角度间隔的关系，

仿真结果如图１４、图１５所示，图１６显示了信源个

数的估计正确率与角度间隔的关系图。

图１４　不同算法的检测概率与角度间隔的关系

４．２节重点讨论本文改进方案中基于对消残

差和ＭＤＬ准则的信源个数估计法的性能，及信源

个数估计的正确率对算法的影响。在场景一中，

如图１１和图１２所示，本文算法与ＦＩＩＢ算法估计

精度的性能接近，但是检测概率在信噪比为０ｄＢ

时明显低于ＦＩＩＢ算法。由图１３展示的信源个数

图１５　不同算法的ＲＭＳＥ与角度间隔的关系

图１６　信源个数估计正确率与角度间隔的关系

估计正确率的曲线图可以看出，信源个数估计错

误直接导致了本文算法检测概率性能恶化，这是

因为本文采用的 ＭＤＬ准则在低信噪比下存在欠

估计［１６１８］的问题，导致信源个数估计错误，从而影

响检测概率。而在场景二中，同样存在该问题，如

图１４至图１６所示，在ＳＮＲ为３０ｄＢ时，本文算法

的检测概率与ＲＭＳＥ都接近于信源个数已知的情

况。但当ＳＮＲ为０ｄＢ时，本文算法的检测概率因

信源个数估计错误而低于ＦＩＩＢ算法。由仿真结果

可见，本文提出的信源个数自估计的超分辨算法

在高信噪比下接近ＦＩＩＢ原始算法，然而随着信噪

比降低，算法性能逐渐下降。

５　结束语

本文研究了低复杂度、高分辨率的ＤＯＡ估计

问题，提出了一种基于ＦＦＴ和迭代插值的快速超

分辨算法。该算法将简单的空域ＦＦＴ与迭代插值

的策略相结合，由空域ＦＦＴ得到的粗略角度作为

细化估计迭代的入口，而非低效率的逐个目标开
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始估计。然后进行插值迭代细化估计值，并通过

干扰对消来消除频谱泄漏的影响，最终利用对消

后的残差功率与信息论准则联合进行信源个数估

计。该算法无需信源个数的先验信息，不但能在

高信噪比下实现五倍超分辨，并且通过基于残差

变化率的收敛策略能够大大降低算法的计算量。

仿真结果表明，本文算法在估计精度、分辨率方面

与ＦＩＩＢ算法性能相差无几，优于 ＲｏｏｔＭＵＳＩＣ

算法。
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基于神经网络的ＧａＡｓＨＢＴ器件模型研究


徐　坤，张金灿，王金婵，刘　敏，李　娜

（河南科技大学电气工程学院，河南洛阳４７１０２３）

　　摘　要：建立精确的模型是使用砷化镓异质结双极晶体管器件（ＧａＡｓＨＢＴ）设计集成电路的必要基

础，传统经验模型建立过程复杂，在输出功率、增益、功率附加效率等功率特性方面的模拟精度不太高，给电

路设计带来了一定的难度。本文利用径向基函数（ＲＢＦ）神经网络算法和反向传播（ＢＰ）神经网络算法分别

建立ＧａＡｓ异质结双极晶体管器件的大信号模型。这些模型的训练和测试数据分别来自于测试的双端口

散射参数，以及测试的直流特性和功率特性数据。然后将模型数据与实测结果进行对比，结果发现，基于神

经网络的器件模型能够精确地模拟器件特性，而且ＲＢＦ神经网络模型相比ＢＰ神经网络模型，误差更小，预

测更精确。

关键词：砷化镓异质结双极晶体管器件；径向基函数神经网络；反向传播神经网络；器件模型
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ｎｅｕｒａｌｎｅｔｗｏｒｋ；ｄｅｖｉｃｅｍｏｄｅｌ

０　引 言

ＧａＡｓ异质结双极晶体管器件具有线性度高、

高频性能好、功率附加效率高和成本低等优点，在

射频微波集成电路中，设计功率器件具有很大的

优势。尤其是近几年，相比高电子迁移率晶体管，

其优越的线性度和更低廉的成本越来越受到人们

的关注，常被用来设计功率放大器［１３］。而功率放

大器的设计需要精确的非线性大信号模型，因此，

ＧａＡｓＨＢＴ器件非线性大信号模型的建立非常重

要，传统设计中基本使用的是经验模型，即利用复

杂的经验公式拟合器件特性，如ＧｕｍｍｅｌＰｏｏｎ模

型、ＶＢＩＣ模型、ＡｇｌｉｅｎｔＨＢＴ模型等
［４８］。文献

［５］中所提出的基于ＶＢＩＣ模型的ＧａＡｓＨＢＴ模

型，使用改进的异质结效应的输运电流表达式，可

以考虑到大电流下电子速度随集电极场的变化。

但是由于ＶＢＩＣ模型是专门为硅双极技术开发的，

对两个异质结的异质结构特性产生的效应模拟不

佳，这导致ＨＢＴ器件大信号模拟和电路设计性能

受限。文献［６］使用基于ＧｕｍｍｅｌＰｏｏｎ模型的大

信号分析方法来预测ＧａＡｓＨＢＴ器件的非线性行
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为，可以准确分析不同偏置条件下器件大信号本

征元件随频率变化的情况，但是忽略了１０－４级的

ＢＣ结和ＣＥ结电导，只考虑了如跨导犌ｍ、发射

结电导犌ｂｅ、发射结电容犆ｂｅ等本征元件对大信号

性能的影响。Ａｇｌｉｅｎｔ公司开发的 ＡｇｌｉｅｎｔＨＢＴ

模型集众多经验模型的优点［４，８］，文献［７］由于

ＧａＡｓ的衬底接近理想高阻，因此模型中忽略了衬

底效应的影响，简化了模型，但是模型的简化会导

致精度降低，性能变差。通过这些文献，我们发现

经验模型为了准确预测器件的非线性行为，结构

一般十分复杂，如 ＧｕｍｍｅｌＰｏｏｎ模型中常用的

ＳＰＩＣＥ参数有３０多个，ＡｇｌｉｅｎｔＨＢＴ模型需要提

取ＳＰＩＣＥ参数高达１１８个，提取公式也十分复杂。

为了方便参数提取，往往会忽略一些参数，或简化

公式，例如文献［７］所示的模型，但是这使得大信

号模型的模拟性能变差。因此本文寻求一种更简

单、更快速、更精确的建模方法来预测ＧａＡｓＨＢＴ

器件的非线性行为。

许多电子科技领域的学者利用人工神经网络

技术建立半导体器件的大小信号模型［９２５］，在预测

半导体器件特性，指导集成电路设计方面，相比经

验模型，基于神经网络的器件模型建立迅速，简单

且精确。目前，比较常见的应用于半导体器件建

模的神经网络有很多种，如空间映射神经网

络［１４１６］，在经验模型的基础上大大提高了模型精

度；反向传播 （ＢａｃｋＰｒｏｐａｇａｔｉｏｎ，ＢＰ）神经网

络［１３，１７１９］和径向基函数（ＲａｄｉａｌＢａｓｉｓＦｕｎｃｔｉｏｎ，

ＲＢＦ）神经网络
［１９２２］，不需要了解器件的结构知

识，也无需复杂的提取公式，只要有输入输出数

据，就可以建立一个精确的模型；知识基（Ｋｎｏｗ

ｌｅｄｇｅＢａｓｅｄ）神经网络
［１０，２３］，将神经网络与经验方

程相结合的建模方法，比起纯粹的神经网络模型，

它可以改善外推结果的可靠性；时间延迟（Ｔｉｍｅ

Ｄｅｌａｙ）神经网络
［２４２５］，有记忆功能，功能强大，训练

过程很复杂，多用于人工智能领域。这些模型各

有优劣，考虑到一些空间映射神经网络的文

献［１４１６］显示由于粗模型等效电路中的一些经验方

程的简化或假设造成的误差，还是会影响到某些

参数的精度，因此整个神经网络模型的大信号谐

波特性精度不够高；知识基神经网络模型由于依

赖先验知识，精度提高有限。时间延迟神经网络

算法过于复杂。反向传播（ＢＰ）神经网络和径向基

函数（ＲＢＦ）神经网络
［１２，１８２１］因为训练过程简单，模

型建立速度快，模型精度高，用于指导电路设计十

分合适。

由于ＧａＡｓＨＢＴ器件已经广泛应用于集成电

路设计，从业人员对其精确模型的需求越来越高，

为了更好地使用ＨＢＴ器件设计集成电路，对经验

模型建立过程复杂困难，使用经验模型设计电路

造成电路性能误差较大的问题，我们拟采用ＢＰ神

经网络和ＲＢＰ神经网络分别建立ＧａＡｓＨＢＴ器

件的模型。通过对两种神经网络模型的分析和对

比，综合考虑哪一个模型更值得选择。

１　人工神经网络

１．１　犅犘神经网络结构

　　ＢＰ神经网络是一种多层前向神经网络，它的

核心就是通过调整权重逐步减小误差，原理图如

图１所示。在网络训练阶段用准备好的样本数据

依次通过输入层、隐含层和输出层，比较输出结果

和期望值，若没有达到要求的精度，即将输出结果

与期望值的误差经过输出层、隐含层和输入层反

向传播，并不断调节权值，使误差越来越小，直至

达到我们需要的精度为止。

图１　反向传播（ＢＰ）神经网络结构原理图

如图１所示的ＢＰ神经网络，有三层结构，分

别是输入层、隐含层和输出层，狓１，狓２，…，狓犻为神

经元的输入，神经元之间靠权值连接，狑犻犼 是输入

层第犻个神经元到隐含层第犼个神经元的权值，

狑犼犽是隐含层第犼个神经元到输出层第犽个神经

元的权值。神经元内部嵌入激活函数来处理神经

元接收到的信息并产生输出，ＢＰ神经网络的创建

使用的是ＭＡＴＬＡＢ工具箱提供的ｎｅｗｆｆ函数，隐

含层神经元激活函数采用的是非线性Ｓｉｇｍｏｄ函

数，输出层神经元采用的激活函数是线性函数，
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Ｓｉｇｍｏｄ函数的表达式如下
［１８］：

犳（狕）＝
１

１＋ｅ
－２狕

（１）

式中，狕是隐含层神经元的输入，隐含层第犼个神

经元的输入可表示为

狕犼＝∑
犖

犻＝１

狑犻犼狓犻 （２）

神经网络的输出结果为

狔犽＝∑
犖

犽＝１

狑犼犽犳（狕犼） （３）

１．２　犚犅犉神经网络结构

ＲＢＦ神经网络的基本思想是：用径向基函数

（ＲＢＦ）作为隐藏神经元的基，构成隐含层空间，直

接将输入矢量映射到隐含层空间，而隐含层空间

到输出层空间的映射是线性的，即网络的输出是

隐含层神经元输出的线性加权和，此处的权即为

网络可调参数。隐含层的作用是将低维模式的输

入数据变换到高维空间，使得在低维空间内的线

性不可分问题在高维空间内线性可分。ＲＢＦ神经

网络原理图如图２所示
［１９２０］。

图２　径向基函数（ＲＢＦ）神经网络结构原理图

ＲＢＦ神经网络只有三层，第一层为输入层，第

二层为隐含层，第三层为输出层。输入层到隐含

层的神经元之间的权值全部为１。隐含层是使用

径向基函数作为激活函数的神经元。隐含层与输

出层之间就是普通的神经网络的连接关系，它们

之间的权值可以训练而改变。

利用ＭＡＴＬＡＢ工具提供的ｎｅｗｒｂｅ函数训练

网络可设计一个精确ＲＢＦ网络，这种网络隐含层

神经元的数量是基于输入模式的数量，隐含层神

经元内嵌的激活函数选取的是高斯函数：

Φ（狓）＝ｅｘｐ（－
‖狓－μ犻‖

２

２σ
２
犻

） （４）

式中μ犻 是基函数的中心，σ犻 是扩展常数，它决定

了径向基函数下降的快慢，ＲＢＦ神经元的宽度就

是通过扩展常数来操纵的，在之后的训练和测试

中可以调节扩展常数，使拟合结果达到最佳。输

出层是隐含层输出的线性加权和，狑犼犻是第犻个隐

含神经元节点到第犼个输出神经元节点的权值，

ＲＢＦ神经网络的输出可以用下式来表示：

狔犼＝∑
犖

犻＝１

狑犼犻φ犻（狓） （５）

２　ＧａＡｓＨＢＴ器件神经网络模型的

建立

　　本文采用神经网络的直接建模法，不需要了

解器件工作的知识，神经网络可以直接表征器件

的外部电学特性，即黑匣子建模方法。ＢＰ神经网

络建模的流程图如图３所示，首先建立 ＧａＡｓ

ＨＢＴ器件的直流模型，采用图１所示的ＢＰ神经

网络结构，偏置电压犞ＣＥ和基极电流犐ｂ作为模型

的输入变量，电流犐Ｃ 是输出变量，由于需要建立

的模型结构比较简单，所以我们采用的ＢＰ神经网

络结构隐含层只有一层，根据经验，选择隐含层神

经元个数为９个，实际测量的ＧａＡｓＨＢＴ直流特

性数据为犞ＣＥ在０～５Ｖ内变化，步进为０．０５Ｖ，

犐ｂ为１０～５０μＡ，步进为１０μＡ时输出电流犐Ｃ的

结果，这些数据将作为神经网络模型的训练和测

试数据。测试数据总共１００组，从中随机选取５０

组进行训练，训练的过程如１．１节所述，即使用

ｎｅｗｆｆ函数创建一个神经网络结构，精度设置为

０．００１，迭代次数９００次，所用激活函数如公式（１），

数据依次通过输入层、隐含层和输出层，比较公式

（５）所示的输出结果狔，即神经网络模型模拟出的

犐Ｃ值和测试的犐Ｃ值，根据每一次的误差不断调整

权值，直到使二者的最终误差小于０．００１为止，这

样一个ＢＰ神经网络模型就训练好了。另外５０组

作为测试数据，用来对比训练好的神经网络模型

模拟结果是否精确。

再采用图２所示的ＲＢＦ神经网络结构建立

ＧａＡｓＨＢＴ器件的直流模型，使用同样的训练和

测试数据，模型建立流程图如图４所示，首先利用

ＭＡＴＬＡＢ工具提供的ｎｅｗｒｂｅ函数创建一个ＲＢＦ

神经网络结构，随机选取５０组数据，犞ＣＥ 和犐ｂ作
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图３　ＢＰ神经网络模型建立流程图

为输入变量，犐Ｃ作为输出变量，隐含层神经元个数

取决于输入变量的个数，所使用的径向基函数是

公式（４）所示的高斯函数，它将输入变量变换到一

个用高斯函数表示的线性空间，而不必像ＢＰ神经

网络那样调节输入层到隐含层的权值。训练的过

程如１．２节所述，扩展常数默认为１，而权值是在

算法运行过程中自动调整的，ｎｅｗｒｂｅ函数创建神

经网络的速度非常快，上述过程只要进行一次就

可以得到一个零误差的径向基网络。通过不断调

整扩展常数，最终的输出结果与测试结果拟合良

好，一个ＲＢＦ神经网络模型就建立好了。图５和

图６分别是ＢＰ神经网络模型和ＲＢＦ神经网络模

型直流模拟结果和实测结果对比。

ＧａＡｓＨＢＴ器件交流模型的建立，与直流模

型一样采用图１和图２所示的神经网络结构分别

建立ＧａＡｓＨＢＴ器件的Ｓ参数模型，建立流程分

别如图３和图４所示。输入变量是偏置电压犞ＣＥ，

基极电流犐ｂ和频率，Ｓ参数的归一化幅度和相位

总共８个变量作为输出变量，Ｓ参数神经网络模型

图４　ＲＢＦ神经网络模型建立流程图

图５　ＢＰ神经网络模型直流模拟结果和实测结果对比

的建立过程与直流模型基本类似，仅输入输出变

量不同，这也是神经网络模型相比经验模型的优

越之处，方便又快捷，这里不再赘述。两个神经网

络模型的训练和测试数据均来自于实际测试结

果，这里选取偏置点为犞ＣＥ＝３．６Ｖ，犐ｂ＝３０μＡ，频

率０．１～４０ＧＨｚ的ＧａＡｓＨＢＴ器件的Ｓ参数来

验证神经网络模型的精确性，图７和图８分别是

ＢＰ神经网络和ＲＢＦ神经网络模型Ｓ参数模拟结
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图６　ＲＢＦ神经网络模型直流模拟结果和实测结果对比

图７　ＢＰ神经网络模型Ｓ参数模拟结果与测试结果的对比

图８　ＲＢＦ神经网络模型Ｓ参数模拟结果与测试结果的对比

果与测试结果的对比。

谐波功率特性神经网络模型的建立与上述两

个神经网络模型的建立过程类似，在犞ＣＥ＝３．６

ｍＡ，犐Ｃ为２ｍＡ，中心频率为３．５ＧＨｚ时，输入功

率（犘ｉｎ）作为模型的输入变量，随输入功率变化的

输出功率（犘ｏｕｔ）、增益（Ｇａｉｎ）和功率附加效率

（ＰＡＥ）作为模型的输出变量，训练过程与直流模

型基本一致，图９和图１０分别是在犞ＣＥ＝３．６Ｖ，

犐Ｃ＝２ｍＡ，中心频率３．５ＧＨｚ下，ＢＰ和ＲＢＦ神

经网络模型功率特性模拟结果与测试结果的

对比。

　图９　ＢＰ神经网络模型功率特性模拟结果与

测试结果的对比

　图１０　ＲＢＦ神经网络模型功率特性模拟结果与

测试结果的对比

３　误差分析

从图５～１０所示的神经网络模型模拟结果可

以看出，神经网络模型模拟结果与测试结果拟合

良好，ＧａＡｓＨＢＴ神经网络模型建立完成以后，两

个模型的精度以平均相对误差来衡量，如表１所

示。图１１和图１２是Ｓ参数模型的误差图，图１３

和图１４是功率特性的误差图。

对于直流模型，表中显示两个神经网络模型

都具有较好的精度，平均相对误差均小于１％，ＢＰ

神经网络直流模型总的平均相对误差为０．６２６％，

ＲＢＦ神经网络模型为０．６８８％，ＢＰ神经网络直流

模型的精度略高。对于交流模型，从图７和图８可

以看出，两个Ｓ参数模型模拟结果和测试结果都

具有良好的一致性，但是ＢＰ神经网络模型在２

ＧＨｚ以内有较大的误差，这一点从图１１的误差图

中也可以看出，如犛１２ 的平均相对误差高达６％，

但是在２ＧＨｚ以上的频率范围内相对误差都低于

２％。这是因为犛１２在１００ＭＨｚ时，相对误差最大
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　 表１　两个神经网络模型的平均相对误差比较

模型类型 模拟参数
平均相对误差／％

ＢＰ ＲＢＦ

直流特性

犐Ｃ１（犐ｂ＝１０μＡ） ０．７６ ０．９５

犐Ｃ２（犐ｂ＝２０μＡ） ０．７３ ０．８１

犐Ｃ３（犐ｂ＝３０μＡ） ０．７１ ０．６８

犐Ｃ４（犐ｂ＝４０μＡ） ０．５２ ０．５１

犐Ｃ５（犐ｂ＝５０μＡ） ０．４１ ０．４９

Ｓ参数

犛１１ ２．５５ ０．４２

犛１２ ６．００ １．０３

犛２１ ２．８１ １．２７

犛２２ １．９１ ０．９３

功率特性

犘ｏｕｔ １２．７６ １．５７

Ｇａｉｎ ２．４９ ０．４６

ＰＡＥ ２１．１６ １．９６

图１１　ＢＰ神经网络Ｓ参数模型误差图

图１２　ＲＢＦ神经网络Ｓ参数模型误差图

达到了４．５２，使得平均相对误差比较高，去掉这个

异常的数据，犛１２的相对误差在１．５％。图１１误差

图显示犛２１的相对误差相比其他Ｓ参数，较多分布

在３％左右，是ＢＰ神经网络模型预测误差最大的

Ｓ参数。ＲＢＦ神经网络在Ｓ参数的预测上具有比

ＢＰ神经网络更高的精度，如表１所示，４个Ｓ参数

的平均相对误差都低于１．３％，图１２的误差图中

图１３　ＢＰ神经网络模型功率特性误差图

图１４　ＲＢＦ神经网络模型功率特性误差图

显示，在０．１～４０ＧＨｚ内，Ｓ参数的相对误差绝大

部分都在１％左右，但是参数犛１２在１．２ＧＨｚ以内

的相对误差稍大，最大相对误差为１０．１％，在１．２

ＧＨｚ以上相对误差都在０．８％左右。犛２１ 是ＲＢＦ

神经网络模型预测的４个Ｓ参数相对误差较大的

一个，如图１２误差图所示，犛２１的相对误差集中在

１．２％左右。

功率特性的模拟在经验模型中一直是一个难

点，如ＧＰ模型、ＶＢＩＣ模型、ＡｇｉｌｅｎｔＨＢＴ模型等，

随着对模型精确度的要求越来越高，经验模型的

建立越来越复杂，但是这会造成参数提取过程复

杂繁琐，耗费研究人员更多时间。而神经网络模

型可以精确模拟器件的功率特性。如图９和图１０

所示，ＢＰ神经网络和ＲＢＦ神经网络模型模拟结果

与测试结果都有良好的一致性，其中ＲＢＦ神经网

络模型的仿真结果精确度十分高。如表１所示，

ＲＢＦ神经网络的功率特性模拟结果的平均相对误

差均低于２％，而ＢＰ神经网络模型功率特性的模

拟结果的平均相对误差与ＲＢＦ神经网络相比差距

有点大，功率附加效率（ＰＡＥ）的平均相对误差高

达２１．１６％。从图１３和图１４的误差图中也可以

看出，ＲＢＦ神经网络模型的输出功率、增益和功率
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附加效率的相对误差都非常小，集中分布在０～

０．０２％这个区间内。ＢＰ神经网络模型的模拟结

果不太好，尤其是功率附加效率，在较低的输入功

率范围内，相对误差分布在０．４％～１．４％。因此，

ＲＢＦ神经网络模型在功率特性的仿真模拟中比

ＢＰ神经网络更精确。

综上所述，通过对两个神经网络模型误差分

析，ＲＢＦ神经网络模型具有更高的准确性，而且在

神经网络模型的训练中发现，ＲＢＦ神经网络模型

比ＢＰ神经网络模型具有更快的训练速度，这是因

为ＢＰ神经网络属于全局输入网络，即网络的一个

或多个可调参数（权值）对任何一个输出都有影响

时，对于每次输入，网络上的每一个权值都要调

整，从而导致网络训练速度很慢。如果对于输入

空间的某个局部区域只有少数几个连接权值影响

输出，则该网络称为局部逼近网络，ＲＢＦ神经网络

就属于局部逼近网络，训练速度比ＢＰ神经网络快

得多。总的来说，ＲＢＦ神经网络模型速度更快，精

度更高，是建立ＨＢＴ器件模型的良好选择。

４　结束语

本文研究了基于神经网络的ＧａＡｓＨＢＴ器件

的模型，利用径向基函数（ＲＢＦ）神经网络和反向传

播（ＢＰ）神经网络分别建立了ＧａＡｓＨＢＴ器件的

模型，并对两个神经网络模型进行分析和对比。

研究结果表明，神经网络模型的模拟结果与测试

数据具有良好的一致性。与经验模型相比，神经

网络模型不必依赖器件内部结构知识，建模速度

快，建模过程简单，节省了大量的时间，而且弥补

了经验模型在预测功率特性方面的不足，可以更

好地预测器件特性，方便研究人员进行电路设计。

在模型的精度与速度方面，ＲＢＦ神经网络模型因

为训练速度更快、精度更高，比ＢＰ神经网络模型

更具优越性，是建立ＨＢＴ器件模型的良好选择。
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粗ＤＥＭ辅助的广域ＰＳＩｎＳＡＲ数据预处理

方法及应用

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３．西安电子科技大学雷达信号处理国家重点实验室，陕西西安７１００７１）

　　摘　要：ＰＳＩｎＳＡＲ技术是一种高精度的地表形变探测方法，小区域ＰＳＩｎＳＡＲ处理的研究较为深入，

但处理方法并不适用广域的形变探测和数据处理方法。本文针对卫星实时轨道精度差的问题，首先提出利

用辅助ＤＥＭ进行斜距误差和轨道系统误差校正提升差分干涉相位反演精度的方法；其次，针对广域图像

配准误差的空变性，提出了一种由粗到精的层级配准方法，解决了配准误差空变对ＰＳＩｎＳＡＲ永久散射体

选取和图像相干性的影响；最后，通过对形变观测结果的地理编码结合加权处理，实现对超广域观测图像的

拼接。利用仿真数据验证了粗ＤＥＭ对系统误差校正的有效性，并进一步通过Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ的２０００多景雷

达影像对云南省全境３９．４万平方千米的覆盖区域进行了处理，结果表明了本文方法对系统误差校正和对

广域形变探测处理的有效性。

关键词：永久散射体干涉合成孔径雷达；系统误差校正；配准误差空变性；广域形变探测
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收稿日期：２０２１０１２９；修回日期：２０２１０５０８
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（Ｎｏ．皖政２０１７１１０）



０　引 言

星载合成孔径雷达（ＳｙｎｔｈｅｔｉｃＡｐｅｒｔｕｒｅＲａ

ｄａｒ，ＳＡＲ）作为一种全天时、全天候的微波遥感成

像技术，为高精度、低成本地实现大范围观测以及

地表形变监测提供了可能［１］。干涉合成孔径雷达

（ＩｎｔｅｒｆｅｒｏｍｅｔｒｉｃＳＡＲ，ＩｎＳＡＲ）利用具有相干性

的两幅ＳＡＲ图像可获得高精度的数字高程图

（ＤｉｇｉｔａｌＥｌｅｖａｔｉｏｎＭｏｄｅｌ，ＤＥＭ）
［２］。永久散射体

（ＰｅｒｍａｎｅｎｔＳｃａｔｔｅｒ，ＰＳ）干涉技术作为一种地表

形变探测方法［３］，克服了传统干涉／差分干涉合成

孔径雷达技术中时间去相关、空间去相关和大气

延迟等问题［４］。

针对ＰＳＩｎＳＡＲ的研究目前主要存在两个问

题：第一是现有算法的研究基本都集中在对小观

测区域的研究，观测场景数据大范围覆盖特性考

虑不够充分；第二是算法假设数据误差都得到了

有效校正。例如，肖行诠等人基于１８景Ｔｅｒｒａ

ＳＡＲＸ条带模式高分辨率影像数据，采用时序Ｉｎ

ＳＡＲ技术获取了成都地区尖山和九江２座５００

ｋＶ变电站及周边电力铁塔的毫米级形变监测结

果，观测区域约为几平方千米［５］。朱臖等人采用

１６景Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ数据结合ＰＳＩｎＳＡＲ研究了风

电场所在区域在２０１５年５月到１２月期间产生的

地表形变［６］。随着形变测量手段的多样化和场景

的复杂化，给干涉测量技术提出了新要求。２０１４

年张学东等人利用２００８—２０１０年邻轨ＥＮＶＩＳＡＴ

ＡＳＡＲ数据进行轨道拼接，获取京沪公路沿线沉

降，使跨轨道、多幅影像的大范围ＰＳＩｎＳＡＲ监测

成为现实［７］。２０１６年Ｓｏｕｓａ等人利用２０１４—２０１６

年Ｃ波段Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１数据对大坝的变形分量进行

提取，显示了Ｃ波段传感器在大坝监测的特殊情

况下的潜力［８］。２０１９年Ｆｒｙｋｓｔｅｎ等人利用永久

散射体技术和结合获取了瑞典乌普萨拉市城区地

表沉降，并结合精密水准测量结果验证了ＰＳＩ方

法的有效性［９］。２０２０年张玲等人利用ＲＡＤＡＲ

ＳＡＴ２和ＴｅｒｒａＳＡＲＸ两种不同波段，不同分辨

率卫星数据开展唐山市城区主要活动断裂两侧微

小差异性形变探测研究，并分析了不同波段卫星

对同一地表形变监测的差异性和一致性［１０］。

传统ＰＳＩｎＳＡＲ处理算法的处理性能依赖于

精密科学轨道数据，但在实际应用中，由于精密科

学轨道获取的时效性较差，而采用实时轨道会导

致差分干涉相位中存在由于地形起伏导致的残余

相位误差；并且超大场景处理时，会存在许多不同

于小场景处理的特点与难题。因而，本文针对超

大观测场景的ＰＳＩｎＳＡＲ处理，提出了超大观测场

景数据预处理的方法，可有效校正由于实时轨道

精度较差引起的处理误差，并针对超大场景提出

了能够适应配准误差空变性的序列图像配准方

法，并结合超大场景处理时多景图像参考基准不

一致的问题，利用一种类“区域增长法”的思路，完

成超大观测场景的数据拼接问题。

本文第一节分析了轨道误差对观测场景地形

相位去除（即差分干涉相位）的影响，并进一步分

析了超大观测场景配准时存在的配准误差空变问

题；第二节根据第一节的分析提出了基于辅助

ＤＥＭ的系统误差校正方法，并进一步提出了广域

图像层级配准方法；第三节给出了改进的ＰＳＩｎ

ＳＡＲ处理流程；第四节利用覆盖云南全境的多景

Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ数据进行了超大观测场景ＰＳＩｎＳＡＲ

的处理实验，验证了本文方法的有效性；第五节总

结全文。

１　广域差分干涉处理误差特性分析

１．１　轨道误差对差分干涉相位的影响分析

　　ＰＳＩｎＳＡＲ处理基于差分干涉ＳＡＲ处理，而

差分干涉处理必须消除由ＤＥＭ引起的地形相位。

然而在实际系统中，由于轨道误差（尤其是只有实

时轨道参数的时候）的存在导致ＳＡＲ图像或ＤＥＭ

的定位产生较大误差，因而会严重影响差分干涉

相位的精度，进而影响时间序列处理的稳健性。

假定目标真实的坐标点为 （狓，狔），其对应的目标

高度为犺（狓，狔），由于轨道误差导致的方位向偏移

量为Δ狔和距离向偏移量为Δ狓，其对应的目标高

度为犺（狓＋Δ狓，狔＋Δ狔），由于位置偏差引入的高

程误差为Δ犺＝犺（狓，狔）－犺（狓＋Δ狓，狔＋Δ狔），则

由高程误差引入的差分干涉相位误差为

φｒｅｓ＿ｔｏｐｏ＝
４π犅⊥

λ犚ｓｉｎθ
Δ犺 （１）

式中，λ为波长，犚为雷达斜距，θ为雷达下视角，

犅⊥
为有效垂直基线。由式（１）可知：当高程误差

达到１个模糊高度时，引入的差分干涉相位残余误
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差可达２π。因而需要校正由于轨道误差定位偏

差导致的高程误差引入的差分干涉相位误差。

１．２　 广域观测图像配准误差空变性分析

图１给出了某一方位时刻ＩｎＳＡＲ的场景观测

示意图。假设轨道完全平行，在这种情况下，整个

场景的基线长度和斜视角是固定的，方位向和距

离向偏移量不发生耦合。我们认为地球表面是平

坦的，卫星运动是平稳的。

图１　雷达干涉广域观测几何对应

的配准偏移量空变示意图

根据雷达观测几何，犘点的主辅图像斜距差：

Δ狉１＝狉２－狉１＝犅ｓｉｎ（θ０－α） （２）

狉１和狉２分别为两天线到犘点的斜距。犘′点的主

辅图像斜距差为

Δ狉２＝狉＇２－狉＇１＝犅ｓｉｎ（θ０＋Δθ狆－α） （３）

式中，狉＇１和狉＇２分别为两天线到犘点的斜距，Δθ狆
为犘′点相对于犘点的下视角变化，则犘犘′的斜距

差之差为

Δ狉＝Δ狉２－Δ狉１＝犅ｃｏｓθ０－α（ ）Δθ狆 （４）

由上式可知，如果将犘点的数据进行了配准，

则犘′点的数据由于雷达下视角不同，其斜距差会

增大，Δθ狆 变化较大时，配准偏移量甚至会达到多

个距离单元，如下式所示：

Δ犖ｓｈｉｆｔ＝Δ狉／δｒ （５）

式中δｒ为距离向采样单元。因而采用整体配准方

法对广域图像进行配准已不再适合，必须提出新

的方法解决由于广域观测面临的配准偏移量空变

问题。

２　ＤＥＭ辅助的ＰＳＩｎＳＡＲ广域形变

探测数据预处理方法

　　通过上一小节分析可知：必须对存在ＰＳＩｎＳＡＲ

使用的数据进行预处理，校正由于轨道误差导致定

位错误而引入的ＤＥＭ误差，并且克服由于广域观

测时雷达几何差异导致的配准误差空变。本小节详

细讨论对广域形变探测时的数据预处理方法。

２．１　基于辅助犇犈犕的系统误差校正方法

高精度的差分干涉处理结果依赖于星载精密科

学轨道数据，然而对于地表形变、滑坡等应急地质灾

害，所使用的数据往往是卫星应急拍摄的，因而只具

有低精度的实时轨道数据，利用实时轨道数据进行

差分干涉测量或者ＰＳＩｎＳＡＲ处理，轨道误差和系

统定时误差（也即斜距误差）会严重影响处理结果的

精度，因而需要对轨道误差和系统定时误差进行校

正。本文提出一种基于低精度辅助ＤＥＭ数据的系

统误差校正方法，其处理流程如下：

第一步：观测场景对应ＤＥＭ的获取

根据卫星星历参数中观测场景的四角经纬度

利用定位方程获取地面观测场景对应区域的

ＤＥＭ，通常情况下，选择的ＤＥＭ数据范围略大于

四角经纬度确定的范围，以确保能够获得足够的

信息来估计系统误差。定位方程采用距离多普勒

定位方法［１１］：

犡
２
＋犢

２

（狉犲狇＋犺）
＋

犣
２

（狉犲狆＋犺）
２＝１

犞
→

·（犘
→

犿 －犜
→

）＝ 犞
→

· 犘
→

犿 －犜
→

ｃｏｓ（
π

２
－φ）

犘
→

犿·（犘
→

犿 －犜
→

）＝ 犘
→

犿 · 犘
→

犿 －犜
→

ｃｏｓ（π－θ）

烅

烄

烆

（６）

式中，犜
→

＝犡，犢，犣（ ）为目标点的位置，狉犲狇为地球

等效半径，犺为目标点的高程信息，犞
→

和犘
→

犿 为主

星的速度和位置矢量，φ和θ分别为雷达斜视角和

雷达下视角。

第二步：基于ＤＥＭ信息的目标定位

１）在待定位的ＳＡＲ图像中选择二维格网，然
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后利用迭代定位方法获取格网像素的高程和经纬

度，输入参数包括外部地表数字高程库、卫星状态

矢量和格网像素在ＳＡＲ图像中的坐标等；

２）对格网像素的经纬度进行插值，得到非格

网像素的经纬度；

３）根据非格网像素的经纬度插值ＤＥＭ，取出

相应的高程。

第三步：基于入射角模型的模拟图像获取

根据Ｕｌａｂｙ模型，由于地形信息引起的不同

入射角对应的归一化后向散射系数［１１］：

狊＝１－ｓｉｎθ （７）

第四步：基于模拟图像的系统误差计算与

校正

模拟ＳＡＲ图像基于ＤＥＭ和实时轨道卫星星

历参数获得，而实测ＳＡＲ图像是由真实的数据录

取几何进行成像得到，因而将模拟ＳＡＲ图像和实

测ＳＡＲ图像利用传统方法进行精确配准
［１２］，获得

二维偏移量，然后根据二维偏移量即可获得实时

轨道系统误差校正。假定利用配准获得的方位向

偏移量为Δ狔和距离向偏移量为Δ狓，则方位向延

时误差Δ狋ａ和距离向延时误差Δ狋ｒ为

Δ狋ａ＝－
Δ狔
犘犚犉

，Δ狋ｒ＝－
Δ狓

２·犉ｓ
（８）

式中，犘犚犉为脉冲重复频率，犉ｓ为雷达距离向采

样频率。

第五步：实时轨道系统误差修正

利用上式的误差修正量对实时轨道进行修正，

则修正后的方位起始时间狋
′
ａ和斜距时间狋

′
ｒ分别为

狋
′
ａ＝狋ａ＋Δ狋ａ，狋

′
ｒ＝狋ｒ＋Δ狋ｒ （９）

式中，狋ａ和狋ｒ分别为实时轨道星历参数记录的方

位起始时间和斜距时间。为清楚地表明实时轨道

数据对差分干涉ＳＡＲ的影响，对轨道误差校正前

后的差分干涉相位图对比如图２所示。理想情况

下，干涉相位在去除地形相位后的剩余相位只有

噪声，存在误差时会有残余相位存在。从图２（ａ）

和图２（ｂ）的对比结果可知：经过系统误差校正后，

差分干涉相位图中的相位条纹变化减少，说明经

过系统误差校正后对地形相位的获取更加精确，

也说明了系统误差校正方法的有效性。

２．２　基于辅助犇犈犕多级图像精确配准方法

对于小区域的观测场景，由于雷达观测几何

（ａ）系统误差校正前的差分干涉相位

（ｂ）系统误差校正后的差分干涉相位

图２　系统误差校正前后地形相位去除结果对比

差异引起的主辅图像配准偏移量通常可以用统一

的映射模型来表示，但是随着观测场景的增大，尤

其是距离向观测带的增大，使得主辅图像之间存

在较大的几何畸变，此时再用统一的映射模型对

主辅图像进行配准会引起较大的失配误差。本小

节提出一种层级图像配准方法以解决广域观测图

像的精确配准，为后续ＰＳＩｎＳＡＲ处理提供高相干

的ＰＳＩｎＳＡＲ时间序列图像。方法的具体处理步

骤如下：

第一步：图像整体配准

为避免传统配准方法大范围搜索带来运算复

杂度增加的问题，本文采用基于雷达观测几何的

图像配准方法先对雷达图像进行整体移位，使得

ＩｎＳＡＲ系统的主辅图像能够局部配准
［１２］。

第二步：像素级图像配准

由于距离向配准偏移量在近距端和远距端是

有差异的，所以需要根据粗配准要求（即配准误差

达到像素级）确定距离向分块大小，采用的粗配准

方法可利用传统的图像配准方法［１２］。距离向分块

原则如下：在距离向的配准误差偏移量不超过一

个分辨单元。

第三步：亚像素级图像配准
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广域图像配准时必须采用分块处理，但是分

块后的数据存在拟合参数不统一的问题，会导致

配准后的图像相干性存在“马赛克”现象，进而会

引起处理流程中后续步骤的误差传递，最终影响

ＰＳ点识别数量及形变速度估计精度损失。本文在

传统配准方法的基础上，提出采用基于稀疏控制

点三次样条内插的方法获取广域图像的配准偏移

量，直接对控制点的配准偏移量进行内插，然后根

据配准偏移量直接计算辅图像在主图像中的映射

关系，避免整体二次映射带来的配准精度下降。

具体处理步骤如下：１）将粗配准的图像分块；２）

在粗配准的图像上等间隔选择配准控制点；３）利

用最大频谱法对控制点的距离和方位偏移量进行

估计；４）利用图像频谱特性（或相干性）对图像的

二维偏移量进行质量评估，剔除低于某一阈值的

控制点；５）对高质量配准控制点的二维偏移量进

行三次样条内插，获得广域观测辅图像中每一像

素在主图像中的对应位置；６）对辅图像进行插值，

获得配准后的广域干涉图像对。

图３（ａ）～（ｃ）给出了层级配准不同阶段对应的

干涉相位图，随着配准精度的提升，干涉相位图中干

涉相位条纹越清晰，干涉相位质量也越高；

图３（ｄ）～（ｆ）给出了层级配准时不同阶段对应的相

干系数直方图，相干系数均值分别为０．６４７２，

０．７１３１，０．８６６４，从直方图分布及相干系数均值可

知，层级图像配准方法有效提升了干涉图像对的相

干系数，降低了相位噪声，有利于后续的时间序列散

射点稳定提取和形变速度估计；图３（ｇ）给出了距离

向配准偏移量的空变特性，可以看到配准偏移量在

距离向观测带宽内存在近似线性的特征，如果不考

虑该空变特性，会导致干涉相位／差分干涉相位生成

性能下降，甚至出现无法生成的现象。

图３　基于层级图像配准方法的结果对比

３　基于数据预处理的广域ＰＳＩｎ

ＳＡＲ形变探测流程

　　根据前述分析，本节给出完整的粗ＤＥＭ辅助

数据预处理的广域ＰＳＩｎＳＡＲ形变探测流程。

３．１　基于数据预处理的犘犛犐狀犛犃犚广域形变探测

流程图

　　改进的全流程广域形变探测处理如图４所示，

图４中所示灰色部分为广域形变探测中的改进部

分。从图４可知：针对传统ＰＳＩｎＳＡＲ处理，本文

在广域探测时对时序处理数据进行了预处理，降

低或消除了轨道系统误差和空变配准误差对时序

差分干涉相位的影响，仿真结果也初步验证了方

法的有效性。

３．２　广域图像拼接

Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ一次观测获取的图像在配准时已

经完成了图像Ｂｕｒｓｔ和子带之间的图像拼接，但是

对于超广域（例如省域，全国的图像）结果，需要对

多景数据进行拼接，然而多景图像的拼接不是按
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图４　基于数据预处理的广域形变探测处理流程

照地理坐标进行简单排列，需要考虑多景图像之

间由于轨道误差、滤波误差、解缠绕误差等引入的

形变估计结果不一致现象。因此本文提出一种利

用重叠区域像素估计结果进行联合加权处理的方

法，并且利用“区域增长法”的思想，从平均相干系

数较高的区域向平均相干系数较低的区域进行

“增长”，以减小拼接误差的传递。广域观测图像

多景数据联合拼接的代价函数构造如下：

　　狏犻＝
狑犽，犻狏犽，犻＋狑犿，犻狏犿，犻

狑犽，犻＋狑犿，犻
（１０）

式中，狑犽，犻，狏犽，犻分别为第犽个子图的相干系数均

值和形变速度值，狑犿，犻，狏犿，犻分别为第犿个子图的

相干系数均值和形变速度值，以此类推，完成超广

域观测场景全域数据拼接。

４　基于Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ数据的广域形变

探测实验

　　本节利用Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ哨兵ＩＷ模式ＳＡＲ影

像，采样率为１３．９ｍ（方位向）×２．３ｍ（距离向）。

选取的地表数字高程（ＤＥＭ）数据为ＳＲＴＭ数据，

网格间距为３０ｍ×３０ｍ。

４．１　云南昭通地区的形变探测实验

如图５（ａ）所示，昭通地势西南高、东北低，属

典型的山地构造地形，山高谷深。汛期输电线周

边极易发生地质灾害。将ＳＡＲ强度图进行地理

编码加载到ＧｏｏｇｌｅＥａｒｔｈ上的结果如图５（ｂ）所

图５　昭通地区时序数据时空基线分布及沉降探测结果

示。昭通地区卫星数据监测时间为２０１８年３月—

２０１９年５月内的３３幅时序ＳＡＲ图像。本文选取

的时序影像数量已经满足ＰＳＩｎＳＡＲ的数据处理

量要求，根据时序图像的时空基线分布情况如图５

（ｃ）所示，选取２０１８年１２月７日的ＳＡＲ影像为主

图像，将剩余３２幅ＳＡＲ辅影像与主影像分别按照

本文所提的层级配准方法进行配准，获得配准后

的ＳＡＲ影像时间序列。估计得到的形变分布图

如图５（ｄ）所示。图中所述形变指的是雷达视线向

方向（ＬｉｎｅｏｆＳｉｇｈｔ，ＬＯＳ）的形变，正值代表朝向

雷达运动，负值为背离雷达运动。为便于表达分

别表述为抬升、沉降，绿色表示稳定，红色（沉降）

８７１　　　　 雷达科学与技术 第２０卷第２期





和蓝色（抬升）的颜色越深，表示形变越大。图５

（ｄ）表明昭通地区的ＳＡＲ影像（但是需要３个子带

拼接）对应的形变处理结果在拼接后没有发生马

赛克现象，表明文中所提方法的有效性。

４．２　云南全境超广域形变探测实验

云南省全境界于北纬２１°８′～２９°１５′，东经

９７°３１′～１０６°１１′之间，总面积３９．４万平方千米，一

次完全覆盖需要５１景图像。本文实验数据为

２０１７年５月至２０１９年５月的Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ卫星升

降轨获取的２０００余景。由于不能在一景影像内

将全省地区覆盖，且每景影像的形变探测起始点

不同，因而全省ＰＳＩｎＳＡＲ形变探测结果还需要对

多景数据进行拼接才能得到广域形变监测，图６

（ａ）给出了云南全景所需的哨兵数据覆盖图简要

示意，而图６（ｂ）给出了云南全境的形变探测结果，

形变结果呈缓慢变化趋势，跟图６（ａ）图像覆盖区

域边界对比的实验结果表明，基于“区域增长”的

（ａ）图像覆盖示意图

（ｂ）形变探测结果

图６　云南全境Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ数据广域形变探测结果

加权拼接方式没有出现由于单景图像分别处理拼

接后边界处所存在的“马赛克”现象。

４．３　外场试验比对

基于本文完成的云南省全境形变数据，并叠

加输电杆塔ＧＩＳ信息后，筛选出可能受地质风险

隐患影响的输电杆塔，抽取其中部分输电杆塔进

行了现场勘察。我们选取了某线路＃８４号杆塔进

行现场核查，＃８４号杆塔及其周边区域分析如图７

所示。

（ａ）＃８４号杆塔周边区域形变图

（ｂ）＃８４号杆塔相对累积形变量

（ｃ）＃８４号杆塔基础保护帽开落
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（ｄ）＃８４号杆塔Ａ腿斜材断裂

图７　某输电线路＃８４号输电杆塔现场核查图

　　图７（ａ）～（ｂ）为某杆塔及其周边区域的形变

图和累积形变量，图７（ｃ）～（ｄ）为杆塔现场核查照

片，经过现场对该杆塔４个塔基立柱顶端测量，发

现杆塔基础有不同程度沉降。初步分析，造成

＃８４号杆塔沉降的原因为：塔基位置土质为砂质

土，孔隙比大，土质相对较软，强度较低，地基均匀

性稍差，另外该塔基础为大板基础，埋深为３．４

ｍ，较之掏挖基础稳定性低，加之基础在外部水分

浸透等外部因素干扰，出现了不均匀沉降，引起塔

材变形，塔身扭曲。现场考察测得的形变量约为２

ｃｍ，而处理得到的形变量约为１．５ｃｍ，误差产生

的原因主要是ＰＳＩｎＳＡＲ长时间观测时间去相干

导致相位精度下降导致的。

５　结束语

针对传统小区域ＰＳＩｎＳＡＲ形变探测方法存

在的问题，提出了一种广域形变探测时的数据预

处理方法。首先提出了一种基于辅助ＤＥＭ数据

的实时轨道误差校正方法，能有效消除由于轨道

误差和定时误差对差分形变相位的影响；并针对

广域图像配准偏移量存在空变性的特点，提出了

一种层级图像配准方法，解决了广域图像配准偏

移量空变问题；并进一步提出了多景影像处理结

果加权拼接处理思路，实现了多景图像超广域形

变探测。利用仿真实验和云南全境Ｓｅｎｔｉｎｅｌ１Ａ

覆盖数据的处理结果表明：基于粗ＤＥＭ 辅助的

ＰＳＩｎＳＡＲ预处理方法能够实现广域形变探测，对

某输电线路杆塔所在位置形变结果的实地考证，

验证了本文方法的有效性。
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基于联合处理的复杂目标ＲＣＳ估计方法


孙佳兴１，２，姚慧婧１，２

（１．中国飞行试验研究院，陕西西安７１００８９；２．中航工业西安飞机工业（集团）有限责任公司，陕西西安７１００８９）

　　摘　要：目标雷达散射截面积（ＲａｄａｒＣｒｏｓｓＳｅｃｔｉｏｎ，ＲＣＳ）计算在隐身设计、电子对抗、目标探测、识别

和成像等方面具有重要的研究价值，是目标电磁散射特性的重点研究方向。针对复杂目标ＲＣＳ估计问题，

基于属性散射中心模型的单一方法在估计大角度范围的目标ＲＣＳ时会产生较大误差，而物理光学方法需

要在每个观察角度对目标表面的面元进行遮挡判别才能准确得到目标ＲＣＳ，计算量大。因此，本文提出一

种联合属性散射中心模型和物理光学的处理方法，在部分观察角度通过物理光学方法分析确定目标的属性

参数集，再通过属性散射中心模型分析快速估计任意观察角度、不同频率下的目标ＲＣＳ，获得在大角度范

围的结果更加准确、计算量更小。最后采用ＦＥＫＯ软件仿真验证了所提方法的有效性。
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０　引 言

雷达散射截面积（ＲａｄａｒＣｒｏｓｓＳｅｃｔｉｏｎ，ＲＣＳ）

是表征目标散射强弱的物理量［１］，它是一个假想

面积，用来度量目标在雷达波照射下产生回波的

强度。实际上，目标的雷达散射截面积不是一个

单值［２］，而是一种目标特性，它不仅与目标自身尺

寸、形状、材质和结构等几何参数和物理参数相

关，还与雷达发射的波长、极化和入射观测角度等

参数有着紧密的联系。通过雷达基本方程可知，

雷达对目标的探测能力取决于距离、角度等多种

因素，其中目标ＲＣＳ对雷达探测威力的影响尤为

重要［３］。在实际应用中，为降低被雷达探测的概

率会采取多种隐身措施降低目标雷达散射截面

积，有效提高目标雷达波束隐身能力。因此，准确

地估算目标ＲＣＳ对雷达系统参数设计、目标雷达

波隐身、目标探测与识别等方面均具有极其重要

的作用。

目前，目标ＲＣＳ计算可分为两类：实际测量与
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数值计算［４］。实际测量又可分为外场实测与微波

暗室实测，这两种方法需要构建实际的模型，并在

室内或者室外实际测量，虽然能够得到较为真实

的结果，但是这种方法耗费大量资源且效率低下，

因此很难在实际工作中得到广泛的应用。而随着

计算机技术的快速发展，数值计算逐渐流行起来，

利用计算机技术进行目标建模，利用其强大的计

算能力，结合电磁波的相关理论，仿真得到目标的

雷达散射截面［５］。这种方法计算周期短，成本较

低，计算灵活，既可以计算现有目标，也可以对尚

未成型目标进行预估，从而可以为目标的设计提

供技术支撑。

本文首先介绍了属性散射中心模型及其简化

模型，给出了根据目标几何模型确定参数集的方

法，结合模型便能够快速预估目标在不同方位角

度与不同频率下的目标ＲＣＳ；再详细阐述物理光

学方法及其算法实现，通过计算机仿真得到不同

情况下的目标ＲＣＳ。针对复杂目标ＲＣＳ估计问

题，文献［６］提出了一种联合不同计算方法对预估

结果进行误差分析以确定最终ＲＣＳ，但这种方法

需要运用不同方法仿真计算，计算量大，难以应用

于实际工作处理。为解决该问题，通过分析对比

属性散射中心模型和物理光学两种ＲＣＳ预估方法

的优缺点，本文进一步提出了一种联合两种方法

优势处理的估计方法，可以快速获得目标不同频

率、任意观察角度的ＲＣＳ估计值。最后通过ＦＥ

ＫＯ软件仿真结果为基准，对比分析了所提预估方

法的有效性。

１　基于属性散射中心模型预估方法

根据几何光学理论与物理光学原理，当目标

为大尺寸目标时，其后向散射回波可通过若干离

散点的回波响应相干叠加近似表示［７］，进而可根

据强散射点信息以及回波模型得到目标的ＲＣＳ。

基于模型预估目标回波及ＲＣＳ的方法主要依赖回

波模型的准确性，下面将从参数化模型出发，详述

基于属性散射中心模型的目标ＲＣＳ预估方法。

属性散射中心模型是一种参数化回波模型。

相比于传统的理想点模型、衰减指数和模型、ＧＴＤ

（ＧｅｏｍｅｔｒｉｃａｌＴｈｅｏｒｙｏｆＤｉｆｆｒａｃｔｉｏｎ）模型，属性散

射中心模型充分考虑了观察方位以及散射体类型

对散射回波造成的变化，并通过辛克函数与指数

函数分别描述了散射回波与散射中心类型与观察

角度的依赖关系［８］。考虑到属性散射中心模型对

频率和角度依赖特性描述更加准确，属性中心参

数一定程度地反映了目标的几何与物理属性，选

择属性散射中心模型作为理论回波模型对目标

ＲＣＳ进行预估。属性散射中心模型的形式如下：

犈
狊
犻犳，φ，Θ（ ）＝

　犃犻ｊ
犳

犳ｃ
（ ）

α犻

ｓｉｎｃ犽犔犻ｓｉｎφ－φ′犻（ ）［ ］·

ｅｘｐ－犽犮γ犻ｓｉｎφ（ ）·

ｅｘｐ －ｊ２犽狓犻ｃｏｓφ＋狔犻ｓｉｎφ（ ）［ ］ （１）

因此，目标的散射回波可看作多个等效散射

中心的回波响应和：

犈
狊
ａｌｌ＝∑

狀

犻＝１

犈
狊
犻犳犻，φ犻，Θ犻（ ） （２）

　　从式（１）可以看出，除了入射波长、观测方位

角两个自变量，模型中还有７个未知参数犃犻，α犻，

γ犻，犔犻，φ′犻，狓犻，狔犻 待确定，这几个参数就是散射模

型的参数集Θ犻。其中γ犻 参数表示局域式散射中

心的回波幅值与观察角度的衰减关系，一般取

１０
－１２这种特别小的值来描述之间的变化关系，而

对于分布式散射中心该参数为０。由于γ犻参数与

它所在的指数函数对回波幅值的影响很小，所以

在确定参数集时可以不考虑γ犻而认为对于所有物

体该参数都为０，最终得到简化后的回波模型
［８］：

犈
狊
犻犳，φ，Θ（ ）≈

　犃犻ｊ
犳

犳ｃ
（ ）

α犻

ｓｉｎｃ犽犔犻ｓｉｎφ－φ′犻（ ）［ ］·

ｅｘｐ －ｊ２犽狓犻ｃｏｓφ＋狔犻ｓｉｎφ（ ）［ ］ （３）

在确定式（２）与式（３）所示的回波模型之后，

接下来就可直接根据目标的几何模型估计简化后

的参数集Θ＝ 犃犻，α犻，犔犻，φ′犻，狓犻，狔犻｛ ｝以实现目标

的回波及ＲＣＳ估计，详见文献［７８］，这里不再

赘述。

２　物理光学方法

不同于基于属性散射中心模型的ＲＣＳ预估方

法，物理光学方法能够准确计算目标在任意观察

角度、不同雷达波长下的回波贡献，究其根本就是

斯特兰顿朱兰成散射积分方程的求解。但是这个

散射积分方程在实际计算电大尺寸目标散射回波
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过程中非常复杂，因此物理光学方法通过几个合

理的假设将散射积分方程简化，在保证远场回波

计算准确的同时实现快速计算。斯特兰顿朱兰成

散射积分方程［９］如下：

犈
→

狊＝
狊

［ｊωμ狀^×犎
→

（ ）犌０＋ 狀^×犈
→

（ ）×"犌０＋

狀^·犈
→

（ ）
"犌０］ｄ狊 （４）

犎
→

狊＝－
狊

［ｊωε狀^×犈
→

（ ）犌０－ 狀^×犎
→

（ ）×"犌０－

狀^·犎
→

（ ）
"犌０］ｄ狊 （５）

式中，狀^为目标表面外法向单位矢量，犈
→
、犎
→
为目标

表面电磁波矢量，犌０、"犌０分别为空间中格林函数

与梯度：

犌０＝
ｅ
－ｊ犽犚

４π犚
（６）

"犌０＝ －１－ｊ犽犚（ ）犌０·
犚
→

犚
２

（７）

在满足电磁场基本理论前提下，公式（４）和

（５）的积分方程简化过程包括一个基本假设、两个

合理近似：

假设一：在给定入射波照射下目标表面信息

如图１所示，其中与入射电磁波直接作用的面元处

会产生感应电流并产生散射场，而不在入射波照

射下的面元对远场回波没有贡献。并且面元上的

感应电流只由入射波照射产生，相邻面元产生的

感应电流没有相互作用。

图１　目标表面信息图

近似一：在实际雷达系统探测过程中，雷达与

目标之间的距离特别大。因此在计算人造目标散

射回波时可认为目标与观察点处无限远，即可将

式（７）的梯度表达式改为

"犌０＝－ｊ犽犌０·狊^ （８）

式中，狊^表示散射方向单位矢量。

近似二：当入射波照射到目标表面时，入射波

波长远远小于目标尺寸，入射点处的切向面元可

近似看作无限大平面。因此目标表面的感应电

流、感应磁流可根据入射电磁波简便、快速地

得到。

在计算电大尺寸人造目标散射过程中，通常

认为人造目标由理想导体构成且目标表面光滑。

再结合上述简化条件，理想导体电大尺寸人造目

标散射回波计算公式可表示为

犈
→狊
ＰＯ＝ｊ犽犌０η０

狊

狊^× 狊^×犑
→

ＰＯ（ ）［ ］·

ｅｊ
犽（（狊^－犻^）·狉′）ｄ狊 （９）

犎
→狊
ＰＯ＝ －ｊ犽犌０

狊

狊^×犑
→

ＰＯ（ ）·ｅｊ犽
（（狊^－犻^））·狉′）ｄ狊 （１０）

式中，η０等于自由空间阻抗值，积分项可通过ｇｏｒ

ｄｏｎ法
［１０］、高斯法［１１］等方法计算。感应电流犑

→

ＰＯ

可通过入射波磁矢量计算：

犑
→

ＰＯ＝
２狀^×犎

→
， 入射波照射区域

０， 目标表面未被照射区域｛ （１１）

综上所述，物理光学方法整体实现流程如图２

所示。

图２　物理光学实现流程图

３　基于联合模型处理的复杂目标

ＲＣＳ估计方法

　　通过属性散射中心参数化模型预估的方法只

有在一定观察角度范围内才能准确预估目标的雷

达散射截面积。而对于物理光学方法来说，虽然

在任意角度下都能够得到较为准确的目标ＲＣＳ结

果，但在每个观察角度下，物理光学方法都需要对

目标模型重新判断遮挡以更新目标的可照射面

元，这一步骤使得计算量增加，所需要的时间也会

增加。特别地，当目标结构更加复杂、尺寸更大
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时，物理光学方法的计算量变得非常大。

因此针对复杂结构目标，这里提出一种联合

处理的目标ＲＣＳ预估方法，通过将目标观察角度

范围分段，利用物理光学方法分析每段角度内中

心观察角度下目标强散射中心的属性参数集，带

入属性散射中心模型拟合其他观察角度的散射

场，再结合雷达散射截面积计算公式得到ＲＣＳ结

果，最后将不同角度范围的ＲＣＳ预估结果合并得

到目标整体的ＲＣＳ预估结果。这种联合模型的处

理方法不仅能修正单一基于属性散射中心模型预

估方法中观察角度以及幅值参数对目标ＲＣＳ预估

带来的误差，还能够根据属性参数集快速获得目

标任意观察角度、不同频率的ＲＣＳ值。整个算法

流程如图３所示。

图３　基于联合处理的复杂目标ＲＣＳ估计流程图

４　仿真计算分析

针对复杂目标雷达散射截面积的预估，分别

通过文中基于属性散射中心模型预估、物理光学

两种ＲＣＳ估计方法以及所提联合处理方法，并采

用ＦＥＫＯ软件仿真为基准计算较为典型的复杂目

标二面角的ＲＣＳ。其中目标雷达散射截面积
［１］的

最终计算结果为分贝平方米（ｄＢｓｍ），其表达式为

σ＝１０ｌｏｇ１０４π
犈狊

２

犈犻
２（ ） （１２）

式中，犈犻 为入射波电场强度，犈狊 为目标单站回波

的电场强度。

针对目标雷达散射截面积的估计问题，本节

分别通过基于属性散射中心模型单一方法、物理

光学及本文所提方法预估三种典型目标的ＲＣＳ，

并与商业软件ＦＥＫＯ仿真结果对比，结果如下：

平板目标示意图如图４所示，仿真模拟的入射

图４　平板目标

波频率为１ＧＨｚ，观察角俯仰角度为９０°，方位角度

为－９０°～９０°，不同方法的ＲＣＳ结果如图５和表１

所示。对于平板目标，基于 ＡＳＣ模型预估目标

ＲＣＳ的方法在－３０°～３０°范围内结果准确，物理光

（ａ）ＲＣＳ曲线

（ｂ）ＲＣＳ误差曲线

图５　平板目标计算结果

４８１　　　　 雷达科学与技术 第２０卷第２期





学算法计算结果总体趋势与软件仿真结果一致，

仅在部分结果特别小的观察角度存在较大误差，

忽略这些坏值，物理光学方法总体误差较小，但仿

真所需时间更长，为基于ＡＳＣ模型单一方法的３．

８倍。本文所提方法提高估计精度的同时所需时

间减少，为基于ＡＳＣ模型单一方法的２．０４倍。

表１　平板目标仿真时间表

仿真方法 仿真时间／ｓ 时间比

基于ＡＳＣ模型 ０．０４７３６６ １

物理光学 ０．１７９９９１ ３．８

本文方法 ０．０９６８５１ ２．０４

圆柱目标示意图如图６所示，仿真模拟的入射

波频率为１ＧＨｚ，观察角俯仰角度为９０°，方位角度

为０°～９０°，不同方法的ＲＣＳ结果如图７和表２所

图６　圆柱目标

（ａ）ＲＣＳ曲线

（ｂ）ＲＣＳ误差曲线

图７　圆柱计算结果

示。基于ＡＳＣ模型预估圆柱目标ＲＣＳ的方法在

０°～４０°范围内结果准确，物理光学算法计算结果

总体趋势与软件仿真结果相差较小，但仿真所需

时间更长，为基于ＡＳＣ模型单一方法的４．０５倍。

而本文方法在更短的时间内较准确得到估计

结果，所需时间为基于 ＡＳＣ模型单一方法的

２．１７倍。

表２　圆柱目标仿真时间表

仿真方法 仿真时间／ｓ 时间比

基于ＡＳＣ模型 ０．０４５５７１ １

物理光学 ０．１８４５６３ ４．０５

本文方法 ０．０９８９２７ ２．１７

二面角目标示意图如图８所示，仿真模拟的入

射波频率为２ＧＨｚ，观察角俯仰角度为４５°，方位角

度为－４５°～４５°，不同方法的ＲＣＳ结果如图９和

表３所示。当目标结构复杂时，基于ＡＳＣ模型预

估目标ＲＣＳ的方法只在±３°范围内与软件仿真结

果相差较小。物理光学算法计算结果总体趋势与

软件仿真结果一致，误差较小，但仿真所需时间增

加，为基于ＡＳＣ模型单一方法的８．３倍。本文所

提方法所需时间减少且误差较小，所需时间为基

于ＡＳＣ模型单一方法的５．５３倍。

图８　二面角目标及观察角度示意图

（ａ）ＲＣＳ曲线
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（ｂ）ＲＣＳ误差曲线

图９　二面角结果对比

表３　二面角目标仿真时间表

仿真方法 仿真时间／ｓ 时间比

基于ＡＳＣ模型 ０．０４３２３５ １

物理光学 ０．３５８６５８ ８．３０

本文方法 ０．２３９２６５ ５．５３

从上述三种模型ＲＣＳ计算结果与仿真时间可

以看出，本文所提方法能够准确地得到目标的

ＲＣＳ，并且仿真时间比物理光学方法更短，这是因

为该方法只对一部分角度进行了面元遮挡的判

别，减少了计算量。且对于结构复杂的二面角结

构，基于ＡＳＣ模型的ＲＣＳ预估方法准确的方位角

度小。而ＰＯ计算的回波ＲＣＳ在全方位角度内与

仿真结果差距都在允许误差范围内，只有在极个

别回波能量特别小时存在较大差距。相比于基于

ＡＳＣ模型的ＲＣＳ预估方法和ＰＯ方法，所提联合

处理方法，能在两者达到一个期望值，时间上优于

ＰＯ方法且性能上优于ＡＳＣ模型方法。

５　结束语

本文介绍了基于属性散射中心模型以及物理光

学两种预估目标ＲＣＳ测量方法，联合ＦＥＫＯ软件仿

真结果对比分析了两种预估方法的优缺点。最后提

出了一种结合两种方法的基于联合模型处理的复杂

目标ＲＣＳ估计方法，这种方法能够快速准确地得到

目标在任意观察角度、任意频段的ＲＣＳ。后续相关

工作可根据更深层的电磁学计算理论，建立准确的

电磁模型，高效的正向确定目标在不同观察角度下

强散射中心及属性参数，能够更加快速准确地估计

全波段、全角度下目标的ＲＣＳ。
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基于ＦＭＣＷ 雷达的自适应生命信号提取方法


杨　俊
１，２，黄　俊

１，２，陶　威
１，２

（１．重庆邮电大学通信与信息工程学院，重庆４０００６５；

２．重庆邮电大学信号与信息处理重庆市重点实验室，重庆４０００６５）

　　摘　要：为了进一步提高调频连续波（ＦＭＣＷ）雷达自适应提取生命信号能力，通过提高距离分辨率提

取被测目标位置距离维处的人体生命信号，利用改进的快速互补集合经验模态分解（ＩＦＣＥＥＭＤ）对生命信

号分解，从分解得到的若干个固有模态函数（ＩＭＦｓ）中利用筛选准则分离出呼吸、心跳信号。实验结果表

明，所提出的方法能够快速、准确地提取出不同呼吸状态下的呼吸频率和心跳频率，并且有效地消除人体身

体随机抖动带来的干扰。

关键词：调频连续波雷达；生命信号；人体随机抖动；改进的快速互补集合经验模态分解
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（ＦＭＣＷ）ｒａｄａｒ，ｔｈｅｖｉｔａｌｓｉｇｎａｌｏｆｈｕｍａｎｂｏｄｙａｔｔｈｅｄｉｓｔａｎｃｅｄｉｍｅｎｓｉｏｎｏｆｔｈｅｍｅａｓｕｒｅｄｔａｒｇｅｔｐｏｓｉｔｉｏｎｉｓｅｘ

ｔｒａｃｔｅｄｂｙｉｍｐｒｏｖｉｎｇｔｈｅｒａｎｇｅｒｅｓｏｌｕｔｉｏｎｏｆｔｈｅｒａｄａｒ．Ｔｈｅｖｉｔａｌｓｉｇｎａｌｉｓｄｅｃｏｍｐｏｓｅｄｂｙｉｍｐｒｏｖｅｄｆａｓｔｃｏｍｐｌｅ

ｍｅｎｔａｒｙｅｎｓｅｍｂｌｅｅｍｐｉｒｉｃａｌｍｏｄｅｄｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ（ＩＦＣＥＥＭＤ）．Ｒｅｓｐｉｒａｔｏｒｙａｎｄｈｅａｒｔｂｅａｔｓｉｇｎａｌｓａｒｅｓｅｐａｒａｔｅｄｂｙ

ｔｈｅｓｃｒｅｅｎｉｎｇｃｒｉｔｅｒｉａｆｒｏｍｓｅｖｅｒａｌｉｎｔｒｉｎｓｉｃｍｏｄｅｆｕｎｃｔｉｏｎｓ（ＩＭＦｓ）．Ｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔａｌｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｔｈａｔｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄ

ｍｅｔｈｏｄｃａｎｑｕｉｃｋｌｙａｎｄａｃｃｕｒａｔｅｌｙｅｘｔｒａｃｔｒｅｓｐｉｒａｔｉｏｎｆｒｅｑｕｅｎｃｙａｎｄｈｅａｒｔｂｅａｔｆｒｅｑｕｅｎｃｙｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｂｒｅａｔｈｉｎｇ

ｓｔａｔｅｓ，ａｎｄｅｆｆｅｃｔｉｖｅｌｙｅｌｉｍｉｎａｔｅｔｈｅｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅｃａｕｓｅｄｂｙｒａｎｄｏｍｂｏｄｙｓｈａｋｉｎｇ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：ｆｒｅｑｕｅｎｃｙｍｏｄｕｌａｔｅｄｃｏｎｔｉｎｕｏｕｓｗａｖｅ（ＦＭＣＷ）ｒａｄａｒ；ｖｉｔａｌｓｉｇｎａｌ；ｒａｎｄｏｍｂｏｄｙｍｏｖｅｍｅｎｔ；

ｉｍｐｒｏｖｅｄｆａｓｔｃｏｍｐｌｅｍｅｎｔａｒｙｅｎｓｅｍｂｌｅｅｍｐｉｒｉｃａｌｍｏｄｅｄｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ（ＩＦＣＥＥＭＤ）

０　引 言

生物雷达可以实现非接触式人体体征监测，

在不影响人体正常活动的情况下获取生命体征信

息，可以应用于医疗监护、睡眠监测、驾驶员疲劳

检测等场景［１３］。常用雷达的发射信号形式有连

续波（ＣｏｎｔｉｎｕｏｕｓＷａｖｅ，ＣＷ）雷达，超带宽（Ｕｌｔｒａ

Ｗｉｄｅｂａｎｄ，ＵＷＢ）雷达以及ＦＭＣＷ雷达。ＣＷ雷

达不需要很大的发射功率，但是不具备测距能力，

ＵＷＢ雷达可以探测较远的目标，但发送信号需要

很大的峰值功率［３］。ＦＭＣＷ雷达系统具有探测目

标距离远、功率低、系统集成度高且成本低等优

点［４］。因此，本文采用ＦＭＣＷ毫米波雷达进行人

体生命体征信号的采集和处理。

国内外的研究中，利用生物雷达进行人体生

命信号的提取主要对静止被测人员距离维处的生

命信号进行带通滤波后作快速傅里叶变换（Ｆａｓｔ

ＦｏｕｒｉｅｒＴｒａｎｓｆｏｒｍａｔｉｏｎ，ＦＦＴ）得到呼吸、心跳的

频率［１］，但该方法不能有效地处理局部非平稳信

号。文献［５］利用两个ＦＭＣＷ雷达设置在被测人

员前后位置同时检测，对前后雷达采集到的生命

信号相加处理，消除人体随机移动的影响，对于特
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殊场景下该方法具有局限性。对于处理局部非平

稳信号，经验模态分解［６］（ＥｍｐｉｒｉｃａｌＭｏｄｅＤｅｃｏｍ

ｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＥＭＤ）是Ｈｕａｎｇ等人提出的一种自适应信

号处理方法，将非平稳信号分解成若干个ＩＭＦ分

量，但ＥＭＤ分解后得到的ＩＭＦ分量存在模态混叠

以及端点效应问题。文献［７］提出一种改进经验模

态分解方法提取生命信号，并对提取的呼吸、心跳频

带信号进行分类、重构，进行两次经验模态分解，能

够有效地滤除杂波得到正常状态下的呼吸和心跳频

率，但算法整体分解时间较长。

针对上述问题，本文在提高雷达距离分辨率

的基础上对被测人员的距离维检测，消除人体抖

动及环境噪声的影响，引入ＩＦＣＥＥＭＤ算法用于

生命信号提取，保证算法处理的实时性并且提取

的生命信号具有真实的物理意义，结合相关性分

析和ＦＦＴ进行处理，提取不同身体状态下的呼吸

和心跳信号。

１　ＦＭＣＷ雷达生命信号探测原理

ＦＭＣＷ雷达系统具有平均发射功率低、结构

简单等优点。发射信号通常为三角波或锯齿波，

图１为本文选用锯齿波作为发射波形用于人体生

命信号提取的发射信号与接收信号的频域图。

图２为一帧数据中发射信号示意图。

图１　ＦＭＣＷ发射信号与接收信号

图２　一帧发射信号数据

ＦＭＣＷ雷达发射波形信号
［８］可以表示为

犛ＴＸ（狋）＝犃ＴＸｅｘｐ（ｊ（２π犳ｃ狋＋π
犅

犜ｃ
狋
２
＋φ））

（１）

式中，犃ＴＸ为发射信号幅值，犳ｃ为雷达发射信号起

始频率，犅／犜ｃ为锯齿波斜率，φ为发射信号初始

相位。雷达发射信号照射到人体胸腔后反射的接

收信号可以表示为

犛ＲＸ（狋）＝犃ＲＸ犛ＴＸ（狋－狋ｄ） （２）

狋ｄ＝２犚１（τ）／犮 （３）

式（２）中犃ＲＸ为接收信号幅度，狋ｄ为物体在径向距

离处与距离相关的回波延时，式（３）中犮为光速，

犚１（τ）包含着胸腔的位移信息，其中

犚１（τ）＝犱０＋犚（τ） （４）

式中，犱０为雷达天线到目标胸腔运动中心的距离。

通过雷达接收信号与本振信号混频得到中频

信号：

犛ＩＦ＝犛ＴＸ（狋）犛

ＲＸ（狋）≈

犃ＴＸ犃ＲＸｅｘｐ（ｊ（２π
２犅犚１（τ）

犮犜ｃ
狋＋
４π犳ｃ犚１（τ）

犮
））＝

犃ＴＸ犃ＲＸｅｘｐ（ｊ（２π犳ｂ狋＋φｂ）） （５）

犳ｂ＝
２犅犚１（τ）

犮犜ｃ
（６）

φｂ＝
４π犳ｃ犚１（τ）

犮
（７）

最终得到的中频信号中具有关于人体胸腔位移相

关的频率犳ｂ以及相位φｂ。

２　自适应生命信号提取算法

２．１　距离维犉犉犜

　　由于雷达对扫频范围的物体都进行检测，通

过对发射信号进行连续采样，运用距离维ＦＦＴ确

定人体的位置，提取人体目标位置处中频信号的

相位信息进行处理，可以有效地滤除环境中其他

距离处物体带来的干扰信息。

以图２中一帧持续时长犜ｓ作为慢时间轴的时

间单元，将雷达接收信号距离ＦＦＴ结果按照慢时

间轴排列得到如图３所示的距离维与慢时间轴关

系图。

选定固定的慢时间轴观测窗口，对距离ＦＦＴ

结果统计判断被测人员位置，提取目标距离位置

处关于慢时间轴窗口的相位信息，作连续的相位

差运算，消除相位漂移，得到含有呼吸和心跳的生

命信号。

２．２　改进的犉犆犈犈犕犇算法

对距离维提取的生命信号狉（狋）进行ＥＭＤ分
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图３　距离维与慢时间轴关系图

解得到若干个ＩＭＦ分量，得到的ＩＭＦ分量由高频

到低频排列，可以滤除相应的高频信号、杂波信号

以及呼吸谐波。具体步骤如下：

１）求出狉（狋）信号全部极大值和极小值，用三

次样条函数做出极大值和极小值对应的包络线。

计算出上、下包络线的均值用犿１（狋）表示：

犺１（狋）＝狉（狋）－犿１（狋） （８）

式（８）得到第一个ＩＭＦ分量的第一次分解结果，重

复上述筛选操作犽次后，如果任一时间点狋上的均

值为０，即满足第一个ＩＭＦ分量的停止要求，得到

首个ＩＭＦ分量，记为犐犕犉１（狋）。

２）得到的犐犕犉１（狋）中包含了接收信号中的最

高频信号部分，将犐犕犉１（狋）从接收信号狉（狋）中去

除，得到狉１（狋）＝狉（狋）－犐犕犉１（狋），将狉１（狋）作为原

始信号重复上述步骤１）的操作得到第二个ＩＭＦ

分量犐犕犉２（狋）。通过如此反复操作狀次后得到：

狉２（狋）＝狉１（狋）－犐犕犉２（狋） （９）

　　　　

狉狀（狋）＝狉狀－１（狋）－犐犕犉狀（狋） （１０）

３）在狉狀（狋）成为单调函数时结束循环，可以得

到狀个ＩＭＦ分量，有

狉（狋）＝∑
狀

犻＝１

犐犕犉犻（狋）＋狉狀（狋） （１１）

式中狉狀（狋）为残余分量，代表信号的平均趋势。

由于ＥＭＤ分解存在模态混叠以及端点效应

问题，得到的ＩＭＦ分量无法表达准确的物理意义。

ＥＭＤ的改进算法 ＥＥＭＤ（ＥｎｓｅｍｂｌｅＥｍｐｉｒｉｃａｌ

ＭｏｄｅＤｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ）
［９］在ＥＭＤ的基础上每次分

解添加了随机噪声解决ＥＭＤ分解后各ＩＭＦ分量

的模态混叠问题，但进行分解后还会有残余噪声，

影响结果的精度且运算量大。

互补集合经验模态分解（ＣｏｍｐｌｅｔｅＥｎｓｅｍｂｌｅ

ＥｍｐｉｒｉｃａｌＭｏｄｅＤｅｃｏｍｐｏｓｉｔｉｏｎ，ＣＥＥＭＤ）
［１０］在

ＥＭＤ基础上向狉（狋）分解时加入正负相反的两对

高斯白噪声消除ＥＥＭＤ分解时加入的新的噪声：

犕１

犕２
［ ］＝ １ １

１ －１
［ ］犛犖［ ］ （１２）

式中犛为狉（狋）信号，犖 为加入的白噪声。将加入

一对正负白噪声后的信号犕１，犕２作为新的接收

信号进行上述ＥＭＤ分解，将每组分解的结果求均

值得到最终的各ＩＭＦ分量。本文在ＣＥＥＭＤ算法

基础上，将ＩＭＦ分量分解停止准则设置为将筛选

操作次数犽固定为１０次
［１１］保证算法的实时性。

狉（狋）在ＥＭＤ分解时信号存在端点效应会造

成提取的生命信号失真，为避免信号两端无法确

定处于极大值还是极小值，导致包络线失真造成

整个分解后的序列结果发散。本文在考虑算法复

杂性与实时性上将线性延拓法［１２］引入ＩＦＣＥＥＭＤ

分解中，解决分解后带来的端点效应，提高分解后

信号的正交性。具体步骤如下：

选取离边界最近的两个极大值点犃、犅，将两

个极大值点连接并延长至边界取交点犇 与原边界

端点犆比较，如交点犇 小于端点犆值，则选择犆

作为边界处的极大值，否则选取犇 作为边界处的

极大值点，如图４（ａ）所示。

对于极小值点，如果交点犇大于端点犆值，则

犆值作为极小值，否则选取交点犇 作为极小值，如

图４（ｂ）所示。

（ａ）极大值点延拓

（ｂ）极小值点延拓

图４　线性延拓法

从ＩＦＣＥＥＭＤ分解后得到的ＩＭＦ分量由高频

到低频排列，人体正常每分钟呼吸次数在６～５０

次，取呼吸频带为０．１～０．８３Ｈｚ，心跳频率在６０～

１２０次每分钟，取心跳频带为１～２Ｈｚ。对于呼吸

次数缓慢或急促时通过能量阈值法［１３］会导致结果
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选取高于实际呼吸频率的ＩＭＦ分量，考虑算法提取

呼吸和心跳信号自适应性，本文将滤波后的呼吸信

号与ＦＦＴ后频率峰值在呼吸频带内的ＩＭＦ分量利

用相关性分析法提取出正确的生命信号结果。

３　实验结果与分析

３．１　实验环境参数

　　本文实验使用天线中心频率为６０．５ＧＨｚ，最

大频率带宽为６．８ＧＨｚ的ＦＭＣＷ雷达系统进行

数据采集。数据采集环境为人体胸腔正面面对雷

达系统０．５ｍ距离处，ＦＭＣＷ雷达采集参数如表

１所示。

表１　犉犕犆犠雷达参数

参数 参数值

起始频率犳ｃ ５７．１ＧＨｚ

带宽犅 ６．８ＧＨｚ

采样率 ２．５ＭＳ／ｓ

锯齿波周期犜ｃ ５５μｓ

帧周期犜ｓ １０ｍｓ

一帧内发射锯齿波个数狀 １

对每个锯齿波做１２８点的ＦＦＴ运算得到频率

峰值，慢时间轴采用２０．４８ｓ的窗口观测信息。

３．２　实验结果

３．２．１　目标静止测量结果

根据ＦＭＣＷ雷达参数可以得到距离分辨率为

２．３６ｃｍ，通过如图５的静止目标距离慢时间轴关

系图可知被测目标在距离单元２２即５１．９２ｃｍ处。

图５　静止目标距离维与慢时间轴关系

利用接触式脉搏测量仪与小米手环测得心跳频

率为８０次／分钟（１．３３Ｈｚ），呼吸频率为１９次／分钟

（０．３２Ｈｚ）。图６为雷达提取的静止目标原始生命

信号以及呼吸、心跳频带内的时域和频谱图。

图６　静止目标生命信号时域与频谱图

为验证算法的实时性与准确性，用 ＥＭＤ、

ＣＥＥＭＤ、ＩＦＣＥＥＭＤ分别分解雷达提取的生命信

号得到图７（ａ）、（ｂ）和图８的时域分解结果。

图７　静止目标ＥＭＤ和ＣＥＥＭＤ分解结果

ＩＦＣＥＥＭＤ分解后第５～１０个分量对应的频

域图结果如图９所示。

表２为ＥＭＤ、ＣＥＥＭＤ、ＩＦＣＥＥＭＤ分解原始

生命信号时的参数以及结果比较。

表２　犈犕犇、犆犈犈犕犇、犐犉犆犈犈犕犇参数

参数
噪声

幅值

噪声叠加

次数
分解时间／ｓ

正交

指标

ＥＭＤ ０．３３３０ １．３６５３

ＣＥＥＭＤ ０．２ ２００ ２８．９１８ ０．２６１１

ＩＦＣＥＥＭＤ ０．２ ２００ ０．５７８０ ０．２３２８
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图８　静止目标生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果

图９　ＩＦＣＥＥＭＤ结果频谱

由表２分析可知，ＩＦＣＥＥＭＤ算法比原有的

ＣＥＥＭＤ算法大幅提高了处理速度，并且分解后的

ＩＭＦ分量正交性也优于ＣＥＥＭＤ算法。

对ＩＦＣＥＥＭＤ分解得到的ＩＭＦ分量分别通过

能量阈值法得到１０个ＩＭＦ分量分别在心跳和呼

吸频带的能量占比以及本文提出的相关性系数法

得到的呼吸信号系数结果如图１０所示。

由图９与图１０分析可知，第５个ＩＭＦ分量和

第７个ＩＭＦ分量分别对应为分解后的心跳和呼吸

信号，由图９中ＩＦＣＥＥＭＤ分解的频谱图可以得到

心跳的频率为８２次／分钟（１．３６７Ｈｚ），呼吸的频率

为１８次／分钟（０．２９３Ｈｚ），与实际预先测量结果一

致。相关性系数结果以及能量阈值法对于正常状

图１０　正常呼吸时相关性系数与能量阈值法结果

态下的呼吸信号都可以准确地从ＩＭＦ分量中提取

出来。

３．２．２　不同呼吸状态测量结果

运用能量阈值法选取呼吸信号时对于呼吸急

促与缓慢状态下不能准确地提取呼吸信号。为适

应被测目标在不同呼吸状态下，从ＩＦＣＥＥＭＤ分

解得到的ＩＭＦ分量中选取与实际相符的呼吸信

号，本文提出一种筛选方法将滤波后的呼吸心跳

信号与ＦＦＴ后频率峰值在呼吸频带内的ＩＭＦ分

量利用相关性分析提取出正确的生命信号结果。

对于呼吸急促状态下，预先测得呼吸频率为

图１１　呼吸急促时生命信号时域图

３６次／分钟（０．６Ｈｚ）。图１１为雷达提取的生命信

号以及呼吸、心跳频带内的时域图。

图１２为ＩＦＣＥＥＭＤ分解后各分量时域图，分

解后第５～１０个分量对应的频域图结果如图１３所

示。

图１４为对所有ＩＭＦ分量通过能量阈值法得

到对应呼吸和心跳频带的能量占比以及呼吸信号

通过相关性分析法计算后的结果。

由图１３结果分析可知，ＩＭＦ６与ＩＭＦ７的频谱
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图１２　呼吸急促时生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果

图１３　呼吸急促时生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果频谱

图１４　呼吸急促时相关性系数与能量阈值法结果

峰值都处于呼吸频带内。由图１４可知，对于呼吸信

号存在两个能量占比大于０．７的分量，而ＩＭＦ７还

存在呼吸频带内的其他低频信号能量占比更高，与

实际结果相比较ＩＭＦ６才是实际的呼吸信号，利用

相关性分析后的结果能够正确地选取呼吸信号。

对于呼吸缓慢状态下，预先测得呼吸频率为９

次／分钟（０．１５Ｈｚ）。图１５为相关性系数法与能

量阈值法对各ＩＭＦ分量计算后的结果。图１６为

提取的生命信号经过ＩＦＣＥＥＭＤ分解后第５～１０

个分量的频谱图。

图１５　呼吸缓慢时相关性系数与能量阈值法结果

图１６　呼吸缓慢时生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果频谱

对于呼吸缓慢状态下，由于ＩＭＦ７中含有呼吸

频带内的频率能量更高，能量阈值法计算后的结

果为ＩＭＦ７的呼吸频带能量占比更高，而实际的呼

吸信号为ＩＭＦ８，本文提出的方法对呼吸缓慢情况

下同样也能准确地提取呼吸信号。

３．２．３　目标身体抖动测量结果

目标身体抖动会造成目标在距离维的检测结

果波动，但人体抖动时胸腔部位还是基本保持在

能量最集中的距离单元内。为适应被测目标的身

体状态，提高ＦＭＣＷ雷达系统的发射带宽能够实

现更精确的距离分辨率，捕获到实际人体胸腔距

离处的原始生命信号。将ＦＭＣＷ 雷达系统分别

在４ＧＨｚ以及６．８ＧＨｚ下对于人体处于抖动状态

下的生命信号以及提取的结果进行分析。

将表１中的ＦＭＣＷ雷达参数中带宽犅 调整

为４ＧＨｚ。在４ＧＨｚ带宽下距离分辨率为３．９２
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ｃｍ，图１７为发射信号带宽为４ＧＨｚ时距离慢时

间轴关系图，０～２０ｓ内被测人员保持静止，２０～

４０ｓ内目标身体伴随着随机抖动，由于距离分辨

率相比较６．８ＧＨｚ带宽下降，被测目标在静止状

态下距离集中在１４个距离单元即５４．８８ｃｍ处。

随机抖动环境下的距离信息集中在１４～１５个距离

单元之间，导致提取的连续相位信息丢失。预先

测得心跳频率为８０次／分钟（１．３３Ｈｚ），呼吸频率

为２４次／分钟（０．４Ｈｚ）。

提取图１７中２０～４０ｓ内目标随机抖动状态

下主要距离维的生命信号，提取的生命信号以及

呼吸心跳频带内的时域和频谱图如图１８所示。

ＩＦＣＥＥＭＤ分解生命信号后得到的ＩＭＦ分量如图

１９所示。根据图１８中ＦＦＴ后的频谱与图１９中

ＩＦＣＥＥＭＤ后的频谱图，结果均表明在４ＧＨｚ带

宽下由于身体抖动对呼吸心跳结果与实际存在较

大误差。

图１７　４ＧＨｚ带宽距离慢时间轴关系图

（ａ）原始生命信号时域　　　（ｂ）原始生命信号频域

（ｃ）滤波后呼吸信号时域　　　（ｄ）滤波后呼吸信号频域

（ｅ）滤波后心跳信号时域　　　（ｆ）滤波后呼吸信号频域

图１８　４ＧＨｚ带宽下身体随机抖动生命信号时

域与频谱图

图１９　４ＧＨｚ带宽下生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果频谱

将ＦＭＣＷ 雷达系统发射信号带宽提高到

６．８ＧＨｚ带宽后，预先测得身体随机抖动下人体

心跳频率为８０次／分钟（１．３３Ｈｚ），呼吸频率为３３

次／分钟（０．５５Ｈｚ）。提取被测目标２０ｓ内呼吸时

伴随着身体抖动的生命信号，对应生命信号时域

与频域图如图２０所示。ＩＦＣＥＥＭＤ分解后第５～

１０个分量分频谱图如图２１所示，通过图２２中相

关系数与能量阈值法的结果分析可知，相关性分

析法能够准确提取出ＩＭＦ６为呼吸信号，得到呼吸

频率为０．５８５９Ｈｚ（３５次／分钟）与实际呼吸频率

相差２次／分钟，得到心跳信号为１．４１６Ｈｚ（８５次／

分钟）与实际人体呼吸频率８０次／分钟的结果相差

在误差范围内。

（ａ）原始生命信号时域　　　（ｂ）原始生命信号频域

（ｃ）滤波后呼吸信号时域　　　（ｄ）滤波后呼吸信号频域

（ｅ）滤波后心跳信号时域　　　（ｆ）滤波后呼吸信号频域

图２０　６．８ＧＨｚ带宽身体随机抖动时生命信号时域

与频谱图
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图２１　６．８ＧＨｚ带宽下生命信号ＩＦＣＥＥＭＤ结果频谱

（ａ）相关性系数　　　　（ｂ）能量阈值法

图２２　６．８ＧＨｚ带宽身体抖动时相关性系数与能

量阈值法结果

通过６．８ＧＨｚ与４ＧＨｚ带宽下测量的比较，

提高距离分辨率后能够有效消除人体身体抖动对

呼吸和心跳信号提取的影响，并且提高算法对于

复杂环境下的适应性。

４　结束语

本文利用高带宽的ＦＭＣＷ 雷达系统提高雷

达距离分辨率，对探测距离内的对象提取生命信

号。实验结果分析表明：ＩＦＣＥＥＭＤ算法能够在满

足计算实时性的基础上具有较好的分解效果，并

且提高距离分辨率后能够有效消除身体抖动以及

环境噪声对生命信号的干扰，最后利用相关性筛

选方法自适应地提取各种呼吸状态下的生命信号

提取，能够适应更多复杂场景下的非接触式人体

生命体征监测。
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基于 ＷＧＡＮＧＰ的微多普勒雷达人体动作识别


屈乐乐，　王禹桐

（沈阳航空航天大学电子信息工程学院，辽宁沈阳１１０１３６）

　　摘　要：针对人体动作识别微多普勒雷达数据量有限的问题，本文提出基于梯度惩罚的沃瑟斯坦生成

对抗网络（ＷＧＡＮＧＰ）进行雷达数据增强，实现深度卷积神经网络（ＤＣＮＮ）在样本数量较少时可以得到有

效训练。首先对人体各种动作的线性调频连续波雷达回波数据进行预处理得到微多普勒时频谱图像，然后

采用ＷＧＡＮＧＰ进行时频谱图像数据增强，最后利用生成的图像对ＤＣＮＮ进行训练。实验结果表明使用

ＷＧＡＮＧＰ可以有效解决雷达数据不足的问题，从而提高ＤＣＮＮ人体动作识别准确率。

关键词：人体动作识别；微多普勒；沃瑟斯坦生成对抗网络；深度卷积神经网络
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０　引 言

人体动作识别技术已广泛应用于智能安防、

智慧养老和人机交互等多个领域［１］。与其他传感

器相比，雷达在人体动作识别上的优势主要表现

在：可对人体进行全天候的监测，可以有效地防止

外界因素的干扰和避免目标的隐私泄露问题。微

多普勒效应指的是雷达探测物除平动多普勒频率

之外因振动、旋转等微运动而产生的额外频率调

制的物理现象，由目标运动产生的微多普勒效应

可有效地应用于人体动作识别。

目前，随着深度学习的快速发展，各种深度学

习方法被广泛应用于基于雷达图像的人类动作识

别，其中深度卷积神经网络（ＤｅｅｐＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌ

ＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋ，ＤＣＮＮ）已成为人类动作识别的

首选方法［２５］。但ＤＣＮＮ大都需要充足的雷达数

据进行训练实现人体动作识别，但是在实际工作

中，由于雷达数据采集成本过高，数据量往往有

限，因此无法有效训练ＤＣＮＮ。针对雷达数据过

少而导致深度学习模型训练受限制的问题，目前

主要的方法有三种：采用迁移学习技术对基于微

多普勒特征的人体动作识别［６］、采用动作捕捉

（ＭｏｔｉｏｎＣａｐｔｕｒｅ，ＭＯＣＡＰ）合成微多普勒雷达数

据［７］和采用生成对抗网络（ＧｅｎｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌ

Ｎｅｔｗｏｒｋ，ＧＡＮ）进行雷达数据增强
［８１１］。但微多

普勒雷达图像与光学图像有根本的不同，基于光

学图像的迁移学习技术能否有效地应用于雷达图
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像上还有待于进一步的研究。采用ＭＯＣＡＰ合成

微多普勒雷达数据仍然受到人力、时间和数据收

集成本的限制，并且合成的数据未考虑到周围复

杂环境的影响。利用ＧＡＮ进行雷达数据增强同

样可以解决雷达图像数据过少的问题，但是需要

注意生成图像的质量和多样性。文献［８９］采用深

度卷积生成对抗网络（ＤｅｅｐＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＧＡＮ，

ＤＣＧＡＮ）进行雷达图像数据增强，提高动作识别

准确率。文献［１０１１］提出采用辅助分类器生成对

抗网络（ＡｕｘｉｌｉａｒｙＣｌａｓｓｉｆｉｅｒＧＡＮ，ＡＣＧＡＮ）和

ＤＣＮＮ对不同环境下的人体动作进行识别，识别

准确率得到提升。虽然ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ可以

解决雷达数据不足的问题，但是其训练过程并不

稳定，常常需要训练多次才能达到平衡，并且需要

平衡网络结构和调整超参数。本文提出利用基于

梯度惩罚的沃瑟斯坦生成对抗网络（Ｗａｓｓｅｒｓｔｅｉｎ

ＧｅｎｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌＮｅｔｗｏｒｋＧｒａｄｉｅｎｔＰｅｎａｌ

ｔｙ，ＷＧＡＮＧＰ）进行微多普勒时频谱图像增强。

相较于 ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ，ＷＧＡＮＧＰ提供了

一个更稳定的训练过程，对于模型架构和超参数

的选择不敏感，生成的图像质量更高，多样性

更强。

本文首先对５种不同的人体动作线性调频连

续波雷达回波数据进行预处理获得相应的微多普

勒时频谱图像，然后介绍了基于ＧＡＮ的时频谱图

像增强方法，并对比了 ＤＣＧＡＮ、ＡＣＧＡＮ 和

ＷＧＡＮＧＰ对微多普勒时频谱图像的数据增强效

果。最后实验结果表明，使用 ＷＧＡＮＧＰ对微多

普勒时频谱图像进行数据增强，可有效地解决ＤＣ

ＮＮ由于数据量有限导致的过拟合问题，提高动作

识别准确率。

１　雷达信号采集与预处理

实验数据使用格拉斯哥大学提供的公开雷达

数据集［１２］，该数据集通过中心频率为５．８ＧＨｚ，带

宽为４００ＭＨｚ的线性调频连续波雷达采集不同人

体动作的回波数据得到。本文使用的数据包含４０

名男性志愿者，分别进行喝水、拾取物体、行走、站

立、坐下五种人体动作，每个动作重复测量３次，其

中行走的动作测量时间为１０ｓ，其余动作为５ｓ。每

个动作共得到１２０个雷达回波数据，共计１２０×５＝

６００个数据。对５种人体动作的原始回波数据进

行预处理，得到相应的微多普勒时频谱图像，回波

数据预处理流程如图１所示。

图１　回波数据预处理流程

将每个动作对应的回波样本数据表示为犖×

犕 维矩阵，其中犖 为快时间采样个数，即为每个

调频周期对应的数据采样点数，犕 为慢时间采样

个数，即为每个动作样本数据对应的ｃｈｉｒｐｓ数量。

首先对数据矩阵的每一列在快时间维进行快速傅

里叶变换（ＦａｓｔＦｏｕｒｉｅｒＴｒａｎｓｆｏｒｍ，ＦＦＴ）得到距

离像信息。然后使用４阶截止频率为０．００７５Ｈｚ

的Ｂｕｔｔｅｒｗｏｒｔｈ高通滤波器作为ＭＴＩ滤波器对背

景杂波进行抑制。根据人体目标与雷达之间的距

离选择的距离单元范围为１０～３０，对每一个距离

单元沿慢时间维进行短时傅里叶变换（ＳｈｏｒｔＴｉｍｅ

ＦｏｕｒｉｅｒＴｒａｎｓｆｏｒｍ，ＳＴＦＴ），然后对每个距离单元

的ＳＴＦＴ结果进行相干叠加得到微多普勒时频谱

图像，其中ＳＴＦＴ采用长度为０．２ｓ，重叠系数为

９５％的Ｈａｍｍｉｎｇ窗。

得到的微多普勒时频谱图像大小为４６４×４００

像素，为了降低网络训练的计算复杂度，将时频谱

图像统一缩放为６４×６４像素，如图２所示。
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图２　人体各动作微多普勒时频谱图像

２　基于ＧＡＮ的微多普勒时频谱图

像增强

２．１　犇犆犌犃犖

　　ＧＡＮ最早由ＩａｎＧｏｏｄｆｅｌｌｏｗ在２０１４年首次

提出［１３］。ＧＡＮ是一种有效的数据生成网络，其中

包括生成器（Ｇｅｎｅｒａｔｏｒ，Ｇ）和判别器（Ｄｉｓｃｒｉｍｉｎａ

ｔｏｒ，Ｄ），通过生成器和判别器的对抗训练可以生

成效果相当逼真的图像数据，解决数据量不足的

问题［１４］。ＧＡＮ的结构如图３所示，其优化过程则

是一个极大极小博弈过程，最终使判别器和生成

器达到纳什均衡。

生成器和判别器的对抗训练优化过程可用式

（１）表示：

ｍｉｎ
犌
ｍａｘ
犇
犞（犌，犇）＝犈狓～犘ｒ ｌｏｇ（犇（狓））［ ］＋

犈
狓
～
～犘ｇ
ｌｏｇ（１－犇（狓

～））［ ］

（１）

式中，狓为真实数据，犘ｒ为真实数据分布，犘ｇ为

生成数据狓
～
＝犌狕（）分布，狕为生成器的输入噪

声。式（１）中判别器犇 最大化犞犌，犇（ ），生成器

犌最小化犞犌，犇（ ）。式（１）表示的目标函数实质

上是在判别器犇为最优的前提下最小化真实数据

分布犘ｒ和生成数据分布犘ｇ之间的ＪＳ散度。

图３　ＧＡＮ结构

ＤＣＧＡＮ是将卷积神经网络和ＧＡＮ的一种

结合［１５］。相较于原始的ＧＡＮ，ＤＣＧＡＮ主要对生

成器和判别器的网络结构进行改进，一方面通过

采用卷积神经网络结构替代ＧＡＮ中的多层感知

机从而提高判别器判别图像的能力，另一方面通

过采用转置卷积神经网络提升生成器生成图像的

效果。

２．２　犃犆犌犃犖

ＡＣＧＡＮ将噪声和相关的类别标签混合作为

生成器的输入，并使判别器既判断真假又判断类

别［１６］。通过对生成图像类别的判断，可以使得生

成器更加准确地找到类别标签对应的噪声分布。

其生成器和判别器的网络结构使用深度卷积网络

结构。ＡＣＧＡＮ的目标函数包括两部分：

犔Ｓ＝犈ｌｏｇ犘犛＝狉犲犪犾狘狓（ ）［ ］＋

犈ｌｏｇ犘犛＝犳犪犽犲狘狓
～（ ）［ ］ （２）

犔Ｃ＝犈ｌｏｇ犘犆＝犮狘狓（ ）［ ］＋

犈ｌｏｇ犘犆＝犮狘狓
～（ ）［ ］ （３）

式中，犔Ｓ为数据样本来源判别正确的最大似然估

计，犔Ｃ为数据样本类别判别正确的最大似然估

计。判别器最大化犔Ｓ＋犔Ｃ，生成器最大化犔Ｃ－

犔Ｓ。ＡＣＧＡＮ通过添加标签约束来提高生成数据

的质量。

２．３　犠犌犃犖犌犘

如果ＧＡＮ中的生成器生成数据的概率分布

与真实数据的概率分布几乎是没有重叠部分或者

两分布重叠部分可以被忽略，则ＪＳ散度无法衡量

生成数据分布和真实数据分布的距离，这时通过

优化ＪＳ散度训练ＧＡＮ将导致找不到正确的优化

目标，容易产生训练梯度不稳定和模式坍塌的

问题。

为解决上述问题，沃瑟斯坦生成对抗（Ｗａｓｓｅ

ｒｓｔｅｉｎＧＡＮ，ＷＧＡＮ）网络提出使用 Ｗａｓｓｅｒｓｔｅｉｎ

距离作为训练ＧＡＮ的优化方法
［１７］。为了满足

Ｌｉｐｓｃｈｉｔｚ连续性，ＷＧＡＮ使用了将权重限制在一

定范围内以强制满足Ｌｉｐｓｃｈｉｔｚ连续性的方法，但

这会导致生成结果不佳。ＷＧＡＮＧＰ是基于梯度

惩罚的 ＷＧＡＮ
［１８］。ＷＧＡＮＧＰ改善了Ｌｉｐｓｃｈｉｔｚ

连续性约束条件，使用梯度惩罚代替 ＷＧＡＮ中的

权重裁剪。

ＷＧＡＮＧＰ的目标函数为
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ｍａｘ
犇
犞（犌，犇）＝ 犈

狓～犘ｒ

犇狓（）［ ］－ 犈
狓
～
～犘ｇ

犇狓
～
（）［ ］－

λ犈
狓^～犘

狓^

（‖ "

狓^犇（狓
＾）‖２－１）

２［ ］

（４）

ｍｉｎ
犌
犔（犌，犇）＝ 犈

狓～犘ｒ

犇狓（）［ ］－ 犈
狓～～犘ｇ

犇狓
～（）［ ］

（５）

式中，λ为梯度惩罚项系数，犘狓^ 为梯度惩罚项的抽

样分布，判别器最大化犞犌，犇（ ），生成器最小化

犔犌，犇（ ）。ＷＧＡＮＧＰ提供了一种稳定的训练方

法，几乎不需要调整参数，就能生成质量高多样性强

的图像，解决了训练梯度消失和梯度爆炸的问题。

２．４　微多普勒时频谱图像数据增强

本文采用的 ＷＧＡＮＧＰ网络中判别器和生成

器使用ＤＣＮＮ结构，具体的网络结构如表１所示。

表１　犠犌犃犖犌犘结构

判别器 生成器

图像，尺寸：６４×６４×３ 噪声，尺寸：１２８×１

卷积层，卷积核个数：６４，

尺寸：５×５，步长：２
全连接层

层标准化 批标准化

带泄露修正线性单元 修正线性单元

卷积层，卷积核个数：１２８，

尺寸：５×５，步长：２

反卷积层，卷积核个数：２５６，

尺寸：５×５，步长：２

层标准化 批标准化

带泄露修正线性单元 修正线性单元

卷积层，卷积核个数：２５６，

尺寸：５×５，步长：２

反卷积层，卷积核个数：１２８，

尺寸：５×５，步长：２

层标准化 批标准化

带泄露修正线性单元 修正线性单元

卷积层，卷积核个数：５１２，

尺寸：５×５，步长：２

反卷积层，卷积核个数：６４，

尺寸：５×５，步长：２

层标准化 批标准化

带泄露修正线性单元 修正线性单元

全连接层
反卷积层，卷积核个数：３，

尺寸：５×５，步长：２

激活函数

本文使用的深度学习框架为ＴｅｎｓｏｒＦｌｏｗ，ＣＰＵ

为ＡＭＤＲ９３９００Ｘ，同时使用ＮＶＩＤＡＧＴＸ２０６０和

ＣＵＤＡ加速训练。ＷＧＡＮＧＰ模型中所有的参数

初始化服从均值为０，标准差为０．２的正态分布，判

别器和生成器的学习率设置为０．０００２，采用Ａｄａｍ

优化算法，带泄露修正线性单元斜率设置为０．２，批

大小设置为３２，梯度惩罚项系数为１０。

将原始数据划分成训练集和测试集，训练集每

个动作包含９６幅时频谱图像，共计９６×５＝４８０幅

图像。测试集每个动作包含２４幅时频谱图像，共计

２４×５＝１２０幅图像。使用ＷＧＡＮＧＰ对训练集中

的每个动作分别进行时频谱图像增强，ＷＧＡＮＧＰ

的判别器和生成器损失值曲线如图４所示，虽然损

失值曲线在一定程度上反映了判别器和生成器的训

练进程，但是其并不能衡量生成图像的质量，需通过

视觉分析生成图像的质量。为了进一步对比

ＷＧＡＮＧＰ生成图像的质量，在同等条件下，使用

ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ对雷达图像数据进行生成，其

判别器和生成器结构与表１类似。

（ａ）判别器损失值曲线

（ｂ）生成器损失值曲线

图４　ＷＧＡＮＧＰ的损失值曲线

图５展示了３种不同ＧＡＮ的生成图像。对比

图５和图２可以看出，ＷＧＡＮＧＰ生成的图像与真

实的微多普勒时频谱图像在宏观上非常相似，并且

训练过程较为稳定，未发生模式坍塌。ＤＣＧＡＮ和

ＡＣＧＡＮ生成的图像质量低于 ＷＧＡＮＧＰ，特别是

躯干对应的低频部分很模糊。ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ
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在训练过程中均发生了模式坍塌，生成了大量相同

的图像，并且ＡＣＧＡＮ生成了很多错误类别的图像，

例如行走类别的生成图像里含有许多其他动作的生

成图像。

ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ需要平衡生成模型和判别

模型的训练进程，避免模式坍塌，达到纳什平衡，并

且需要经过大量的可视化分析筛选出符合运动特征

的生成图像，这将导致工作量的激增。而 ＷＧＡＮ

ＧＰ拥有更稳定的训练过程，并能生成更高质量的样

本图像。

　　　图５　ＷＧＡＮＧＰ，ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ生成图像（（ａ）～（ｅ）为ＷＧＡＮＧＰ生成图像，（ｆ）～（ｊ）为

ＤＣＧＡＮ生成图像，（ｋ）～（ｏ）为ＡＣＧＡＮ生成图像）

３　基于ＤＣＮＮ的人体动作识别

目前，ＤＣＮＮ在图像分类上显示了巨大潜力。

ＤＣＮＮ具有独立学习图像特征并建立分类边界的能

力。本文采用ＤＣＮＮ１０来验证ＷＧＡＮＧＰ在人体

动作识别中的性能。ＤＣＮＮ１０包括７个卷积层和３

个全连接层，每一个卷积层后都包含有批标准化和

修正线性单元，具体的网络结构如图６所示。训练

时采用Ａｄａｍ优化算法，批大小设置为３２，学习率

设置为０．０００５。

图６　ＤＣＮＮ１０网络结构

首先使用原始训练集（９６×５＝４８０）训练ＤＣ

ＮＮ１０，使用测试集测试ＤＣＮＮ１０的准确率。测试

集准确率曲线如图７所示，当迭代轮次超过１２０后，

测试集准确率趋于稳定，达到９３．３％。

图７　仅使用原始训练集时测试集准确率

为了测试添加的生成图像数量对于ＤＣＮＮ１０

准确率的影响，接下来将原始训练集分别与不同数
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量的ＷＧＡＮＧＰ生成图像混合在一起，组成新训练

集，使用混合后的新训练集分别重新训练ＤＣＮＮ

１０，并用相同的测试集测试ＤＣＮＮ１０的分类准确

率，测试结果如图８所示。

图８　各比例生成图像的测试集准确率

向原始训练集中添加４倍数量的生成图像时测

试集准确率最高，达到９５．８％。但当加入６倍的生

成图像时准确率骤降为８６．７％。这是因为生成图

像与真实的微多普勒雷达图像虽然看起来十分相

似，但图像质量仍不如真实的微多普勒雷达图像，如

果训练集中的生成图像超过一定数量时会影响ＤＣ

ＮＮ１０对微多普勒雷达图像特征的学习，导致测试

集准确率降低。当原始训练集中加入的生成图像在

一定数量内时，随着加入的生成图像越多，ＤＣＮＮ１０

的分类准确率越高，生成图像可有效地增强ＤＣＮＮ

１０的泛化能力，提高识别准确率。

为了对比不同生成对抗网络的生成图像对于

ＤＣＮＮ１０准确率的影响，向原始训练集中分别加入

４倍数量的ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ的生成图像，组成

新训练集，分别重新训练ＤＣＮＮ１０，使用相同的测

试集测试其准确率。测试集准确率曲线如图９所

示，当迭代轮次超过１２０后，加入ＤＣＧＡＮ生成图像

后的测试集准确率稳定在９１．７％左右，加入ＡＣ

ＧＡＮ生成图像后的测试集准确率稳定在９０．８％左

右，加入ＷＧＡＮＧＰ生成图像后的测试集准确率稳

定在９５．８％左右。测试集中每种动作的准确率如

表２所示。

利用ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ进行数据增强后，测

试集的准确率相比于仅使用原始训练集均有所下

降，其中加入ＡＣＧＡＮ的生成图像后准确率最低。

这是由于加入的ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ的生成图像质

表２　犇犆犖犖１０测试结果 ％　

方法
准确率

Ｄ Ｐ Ｗ ＳＴ ＳＩ
ＡＶＧ

ＯＲ ９５．８ ９１．７ １００ ９１．７ ８７．５ ９３．３

ＷＧ １００ ９１．７ １００ ９５．８ ９１．７ ９５．８

ＤＣ ９５．８ ８７．５ １００ ９１．７ ８３．３ ９１．７

ＡＣ ９１．７ ８７．５ １００ ９１．７ ８３．３ ９０．８

注：ＯＲ＝仅使用原始训练集，ＷＧ＝加入ＷＧＡＮＧＰ生成图像，

ＤＣ＝加入ＤＣＧＡＮ生成图像，ＡＣ＝加入ＡＣＧＡＮ生成图

像，Ｄ＝喝水，Ｐ＝拾取物体，Ｗ＝行走，ＳＴ＝站立，ＳＩ＝坐下，

ＡＶＧ＝平均准确率。

图９　不同生成对抗网络的测试集准确率

量和多样性过低所导致的，并且ＡＣＧＡＮ的生成图

像里混有错误标签影响了分类准确率。而利用

ＷＧＡＮＧＰ进行数据增强后，训练出的ＤＣＮＮ１０在

测试集上的准确率相比于仅使用原始训练集明显

提高。

４　结束语

本文基于生成对抗网络提出采用 ＷＧＡＮＧＰ

对微多普勒时频谱图像进行数据增强。实验结果表

明，相比于ＤＣＧＡＮ和ＡＣＧＡＮ，使用ＷＧＡＮＧＰ对

微多普勒时频谱图像数据增强，可有效地增强ＤＣ

ＮＮ的泛化能力，提升测试集识别准确率。在下一

步工作中，将结合自动筛选方法继续完善基于ＧＡＮ

的雷达图像增强技术，提升生成图像的质量，提高人

体动作的识别准确率。

参考文献：

［１］韩锟，黄泽帆．基于人体姿态动态特征的跌倒行为识别

方法［Ｊ］．湖南大学学报（自然科学版），２０２０，４７（１２）：

６９７６．

００２　　　　 雷达科学与技术 第２０卷第２期





［２］ＫＩＭＹ，ＭＯＯＮＴ．ＨｕｍａｎＤｅｔｅｃｔｉｏｎａｎｄＡｃｔｉｖｉｔｙＣｌａｓ

ｓｉｆｉｃａｔｉｏｎＢａｓｅｄｏｎＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒＳｉｇｎａｔｕｒｅｓＵｓｉｎｇＤｅｅｐ

ＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥＧｅｏｓｃｉｅｎｃｅａｎｄ

ＲｅｍｏｔｅＳｅｎｓｉｎｇＬｅｔｔｅｒｓ，２０１６，１３（１）：８１２．

［３］蒋留兵，魏光萌，车俐．基于卷积神经网络的雷达人体

动作识别方法［Ｊ］．计算机应用与软件，２０１９，３６（１１）：

１６８１７４．

［４］邵禹铭．基于深度学习方法的人体微动特征识别［Ｄ］．

合肥：中国科学技术大学，２０１８．

［５］ＹＥＷｅｎｂｉｎ，ＣＨＥＮＨａｉｑｕａｎ．ＨｕｍａｎＡｃｔｉｖｉｔｙＣｌａｓｓｉｆｉｃａ

ｔｉｏｎＢａｓｅｄｏｎＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒＳｉｇｎａｔｕｒｅｓｂｙＭｕｌｔｉｓｃａｌｅａｎｄ

ＭｕｌｔｉｔａｓｋＦｏｕｒｉｅｒＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＳｅｎｓｏｒｓＪｏｕｒｎａｌ，２０２０，２０（１０）：５４７３５４７９．

［６］ＰＡＲＫＪ，ＪＡＶＩＥＲＲＪ，ＭＯＯＮＴ，ｅｔａｌ．ＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒ

ＢａｓｅｄＣｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎｏｆ Ｈｕｍａｎ Ａｑｕａｔｉｃ Ａｃｔｉｖｉｔｉｅｓｖｉａ

ＴｒａｎｓｆｅｒＬｅａｒｎｉｎｇｏｆＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ［Ｊ］．

Ｓｅｎｓｏｒｓ，２０１６，１６（１２）１９９０．

［７］ＳＥＹＦＩＯＧＬＵＭＳ，ＥＲＯＬＢ，ＧＵＲＢＵＺＳＺ，ｅｔａｌ．ＤＮＮ

ＴｒａｎｓｆｅｒＬｅａｒｎｉｎｇｆｒｏｍＤｉｖｅｒｓｉｆｉｅｄＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒｆｏｒＭｏ

ｔｉｏｎＣｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓｏｎＡｅｒｏｓｐａｃｅａｎｄＥ

ｌｅｃｔｒｏｎｉｃＳｙｓｔｅｍｓ，２０１９，５５（５）：２１６４２１８０．

［８］ＡＬＮＵＪＡＩＭＩ，ＯＨＤ，ＫＩＭＹ．ＧｅｎｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌ

ＮｅｔｗｏｒｋｓｔｏＡｕｇｍｅｎｔＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒＳｉｇｎａｔｕｒｅｓｆｏｒｔｈｅ

ＣｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎｏｆＨｕｍａｎＡｃｔｉｖｉｔｙ［Ｊ］．ＩＥＥＥＧｅｏｓｃｉｅｎｃｅ

ａｎｄＲｅｍｏｔｅＳｅｎｓｉｎｇＬｅｔｔｅｒｓ，２０２０，１７（３）：３９６４００．

［９］ＭＩＹｅ，ＪＩＮＧＸｉａｏｊｕｎ，ＭＵＪｕｎｓｈｅｎｇ，ｅｔａｌ．ＤＣＧＡＮ

ＢａｓｅｄＳｃｈｅｍｅｆｏｒＲａｄａｒＳｐｅｃｔｒｏｇｒａｍ Ａｕｇｍｅｎｔａｔｉｏｎｉｎ

ＨｕｍａｎＡｃｔｉｖｉｔｙＣｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎ［Ｃ］∥２０１８ＩＥＥＥＩｎｔｅｒｎａ

ｔｉｏｎａｌＳｙｍｐｏｓｉｕｍ ｏｎ Ａｎｔｅｎｎａｓａｎｄ Ｐｒｏｐａｇａｔｉｏｎ ＆

ＵＳＮＣ／ＵＲＳＩＮａｔｉｏｎａｌＲａｄｉｏＳｃｉｅｎｃｅＭｅｅｔｉｎｇ，Ｂｏｓｔｏｎ，

ＭＡ，ＵＳＡ：ＩＥＥＥ，２０１８：１９７３１９７４．

［１０］ＥＲＯＬＢ，ＧＵＲＢＵＺＳＺ，ＡＭＩＮＭＧ．ＧＡＮＢａｓｅｄＳｙｎ

ｔｈｅｔｉｃＲａｄａｒＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒＡｕｇｍｅｎｔａｔｉｏｎｓｆｏｒＩｍｐｒｏｖｅｄ

ＨｕｍａｎＡｃｔｉｖｉｔｙＲｅｃｏｇｎｉｔｉｏｎ［Ｃ］∥ＩＥＥＥＲａｄａｒＣｏｎｆｅｒ

ｅｎｃｅ，Ｂｏｓｔｏｎ，ＭＡ，ＵＳＡ：ＩＥＥＥ，２０１９：１５．

［１１］ＥＲＯＬＢ，ＧＵＲＢＵＺＳＺ，ＡＭＩＮＭＧ．ＭｏｔｉｏｎＣｌａｓｓｉｆｉ

ｃａｔｉｏｎＵｓｉｎｇＫｉｎｅｍａｔｉｃａｌｌｙＳｉｆｔｅｄＡＣＧＡＮＳｙｎｔｈｅｓｉｚｅｄ

ＲａｄａｒＭｉｃｒｏＤｏｐｐｌｅｒＳｉｇｎａｔｕｒｅｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓｏｎ

　

ＡｅｒｏｓｐａｃｅａｎｄＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃＳｙｓｔｅｍｓ，２０２０，５６（４）：

３１９７３２１３．

［１２］ＦＩＯＲＡＮＥＬＬＩＦ，ＳＨＡＨＳＡ，ＬＩＨ，ｅｔａｌ．ＲａｄａｒＳｉｇ

ｎａｔｕｒｅｓｏｆＨｕｍａｎＡｃｔｉｖｉｔｉｅｓ［ＥＢ／ＯＬ］．［２０２０１１２５］．

ｈｔｔｐ：／／ｒｅｓｅａｒｃｈｄａｔａ．ｇｌａ．ａｃ．ｕｋ／８４８／．

［１３］ＧｏｏｄｆｅｌｌｏｗＩＪ，ＰｏｕｇｅｔＡｂａｄｉｅＪ，ＭｉｒｚａＭ，ｅｔａｌ．　

ＧｅｎｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ［Ｊ］．ＡｄｖａｎｃｅｓｉｎＮｅｕｒａｌ

ＩｎｆｏｒｍａｔｉｏｎＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇＳｙｓｔｅｍｓ，２０１４，３：２６７２２６８０．

［１４］ＣＲＥＳＷＥＬＬＡ，ＷＨＩＴＥＴ，ＤＵＭＯＵＬＩＮＶ，ｅｔａｌ．

ＧｅｎｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ：ＡｎＯｖｅｒｖｉｅｗ［Ｊ］．

ＩＥＥＥＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇＭａｇａｚｉｎｅ，２０１７，３５（１）：５３６５．

［１５］ＲＡＤＦＯＲＤＡ，ＭＥＴＺＬ，ＣＨＩＮＴＡＬＡＳ．Ｕｎｓｕｐｅｒｖｉｓｅｄ

ＲｅｐｒｅｓｓｅｎｔａｔｉｏｎＬｅａｒｎｉｎｇｗｉｔｈＤｅｅｐＣｏｎｖｏｌｕｔｉｏｎａｌＧｅｎ

ｅｒａｔｉｖｅＡｄｖｅｒｓａｒｉａｌＮｅｔｗｏｒｋｓ［ＥＢ／ＯＬ］．［２０２０１１２５］．

ｈｔｔｐｓ：／／ａｒｘｉｖ．ｏｒｇ／ａｂｓ／１５１１．０６４３４．

［１６］ＯＤＥＮＡＡ，ＯＬＡＨＣ，ＳＨＩＥＮＳＪ．ＣｏｎｄｉｔｉｏｎａｌＩｍａｇｅ

ＳｙｎｔｈｅｓｉｓｗｉｔｈＡｕｘｉｌｉａｒｙＣｌａｓｓｉｆｉｅｒＧＡＮｓ［ＥＢ／ＯＬ］．

［２０２０１１２５］．ｈｔｔｐｓ：／／ａｒｘｉｖ．ｏｒｇ／ａｂｓ／１６１０．０９５８５．

［１７］ＡＲＪＯＶＳＫＹＭ，ＣＨＩＮＴＡＬＡＳ，ＢＯＴＴＯＵＬ．Ｗａｓｓｅｒ

ｓｔｅｉｎＧＡＮ［ＥＢ／ＯＬ］．［２０２０１１２５］．ｈｔｔｐｓ：∥ａｒｘｉｖ．ｏｒｇ／

ａｂｓ／１７０１．０７８７５．

［１８］ＧＵＬＲＡＪＡＮＩＩ，ＡＨＭＥＤＦ，ＡＲＪＯＶＳＫＹＭ，ｅｔａｌ．

ＩｍｐｒｏｖｅｄＴｒａｉｎｉｎｇｏｆ ＷａｓｓｅｒｓｔｅｉｎＧＡＮｓ［ＥＢ／ＯＬ］．

［２０２０１１２５］．ｈｔｔｐｓ：／／ａｒｘｉｖ．ｏｒｇ／ａｂｓ／１７０４．０００２８．

作者简介：

屈乐乐　男，１９８３年生，河南焦作人，

博士，沈阳航空航天大学电子信息工程

学院教授，主要研究方向为超宽带雷达

信号处理技术、稀疏微波成像技术、人

体行为雷达识别技术。

王禹桐　男，１９９６年生，辽宁锦州人，

沈阳航空航天大学电子信息工程学院

硕士研究生，主要研究方向为雷达信号

处理技术。

檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾檾
（上接第１９４页）

作者简介：

杨　俊　男，１９９７年生于安徽安庆，现

为重庆邮电大学硕士研究生，主要研

究方向为毫米波雷达信号处理。

　　黄　俊　男，１９７１年生于四川德阳，２００４年获上海交

通大学工学博士学位，现为重庆邮电大学通信与信息工程

学院教授，主要研究方向为毫米波雷达信号处理、嵌入式

ＡＩ与物联网应用。

　　陶　威　男，１９９７年生于四川绵阳，现为重庆邮电大

学硕士研究生，主要研究方向为毫米波雷达信号处理。

１０２２０２２年第２期 屈乐乐：基于ＷＧＡＮＧＰ的微多普勒雷达人体动作识别





第２期

２０２２年４月

雷达科学与技术

犚犪犱犪狉犛犮犻犲狀犮犲犪狀犱犜犲犮犺狀狅犾狅犵狔

Ｖｏｌ．２０Ｎｏ．２

Ａｐｒｉｌ２０２２

ＤＯＩ：１０．３９６９／ｊ．ｉｓｓｎ．１６７２２３３７．２０２２．０２．０１２

基于ＣＢＧＡ技术的双频段四通道变频ＳｉＰ


刘晓政，邱　宇，刘　明，闵志先

（中国电子科技集团公司第三十八研究所，安徽合肥　２３００８８）

　　摘　要：在现代雷达系统中，相控阵雷达以其得天独厚的优势依然占据着强势的地位，其中作为核心

器件的收发组件发挥重要的作用。伴随着组件高集成、小型化和轻量化的需求，系统级封装（ＳｉＰ）的技术得

以迅猛的发展。本文设计完成了一种基于陶瓷球栅阵列（ＣＢＧＡ）封装的集成Ｓ波段和Ｐ波段的四通道变

频ＳｉＰ模块，共集成４路Ｓ波段变频和１路Ｐ波段双向放大芯片，可切换４种工作模式。四通道的带内发

射高、低增益值约为３０ｄＢ和１４ｄＢ，带内接收高、低增益值约为４８ｄＢ和３５ｄＢ，满足设计要求。此外，变频

ＳｉＰ通过ＣＢＧＡ方式组装在印刷电路板（ＰＣＢ）上，器件通过１００次－５５～１２５℃的温度循环试验，板级可靠

性较高。

关键词：陶瓷球栅阵列；系统级封装；变频器；增益；可靠性
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ｖａｌｕｅｓｏｆｔｈｅｆｏｕｒｃｈａｎｎｅｌｓａｒｅａｂｏｕｔ３０ｄＢａｎｄ１４ｄＢ，ｔｈｅｈｉｇｈａｎｄｌｏｗｒｅｃｅｉｖｅｇａｉｎｖａｌｕｅｓｏｆｔｈｅｆｏｕｒｃｈａｎｎｅｌｓ

ａｒｅａｂｏｕｔ４８ｄＢａｎｄ３５ｄＢ，ｗｈｉｃｈｍｅｅｔｓｔｈｅｄｅｓｉｇｎｒｅｑｕｉｒｅｍｅｎｔ．ＴｈｅｍｉｘｅｒＳｉＰｗａｓａｓｓｅｍｂｌｅｄｏｎｔｈｅｐｒｉｎｔｅｄ

ｃｉｒｃｕｉｔｂｏａｒｄ（ＰＣＢ）ｗｉｔｈＣＢＧＡｍｅｔｈｏｄａｎｄｐａｓｓｅｄ１００ｃｙｃｌｅｓｉｎ－５５～１２５℃ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｙｃｌｅｔｅｓｔ．Ｔｈｅｈｉｇｈ

ｂｏａｒｄｌｅｖｅｌｒｅｌｉａｂｉｌｉｔｙｗａｓｖｅｒｉｆｉｅｄ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：ｃｅｒａｍｉｃｂａｌｌｇｒｉｄａｒｒａｙ（ＣＢＧＡ）；ｓｙｓｔｅｍｉｎｐａｃｋａｇｅ；ｍｉｘｅｒ；ｇａｉｎ；ｒｅｌｉａｂｉｌｉｔｙ

０　引 言

随着相控阵技术的飞速发展，相控阵雷达已

然成为当今雷达的重要方向，其能够实现多目标

跟踪、多波束扫描、指向灵活、可靠性高等优势，广

泛应用于星载、弹载、机载、舰载雷达及地面预警、

跟踪雷达与电子对抗、汽车防撞雷达等军民领

域［１２］。数字阵列雷达（ＤＡＲ）是将数字技术和雷

达阵列技术进行完美结合，在发射和接收模式下

均以数字波束形成（ＤＢＦ）取代传统模拟波束形成

（ＡＢＦ）。数字阵列模块将射频收发单元、本振功

分单元、中频数字收发单元等功能电路一体化设

计，作为数字阵列雷达的核心组成部分，其演进发

展使得雷达阵列系统具有鲁棒、可扩充、可重构等

特性，从而更好地应用于不同的领域和作战平

台［３］。射频收发单元作为数字阵列模块的重要组

成部分，数量众多，深入研究其性能指标、集成度、

可靠性、可制造性，对数字阵列雷达技术发展具有

重要意义。

伴随着电路及封装技术的飞速发展，系统级

封装（ＳｉＰ）技术作为一种新颖的封装技术应运而
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生，其定义为将一个或者多个具有不同功能的ＩＣ

芯片及各种电子元器件整个在同一封装中，形成

单个具有功能齐全的系统或者子系统［４６］。相比

于传统的封装技术，ＳｉＰ技术具有多功能、高集成、

成本低、高生产效率及简化系统设计等优点，在国

内外掀起一股热潮。

Ｙｅｏ等人设计了一款相控阵雷达Ｘ波段收发

组件［７］，该组件采用３Ｄ多层封装技术集成了射频

收发电路与无源传输结构，尺寸仅为２０ｍｍ×２０

ｍｍ×３．７ｍｍ。在０．１～１０ＧＨｚ插入损耗小于

１．５ｄＢ，回波损耗小于－１３．５ｄＢ，整体收发组件最

大输出功率为３９．８ｄＢｍ，发射增益为４１ｄＢ，接收

增益为１９．２ｄＢ，噪声系数为６．３ｄＢ。

吴?等人设计了一款电路面积３０ｍｍ×３０

ｍｍ的变频宽带收发前端模块
［８］，基于ＳｉＰ技术和

ＨＴＣＣ基板集成了收发支路和本振支路。测试结

果得出接收频率为１００～３５００ＭＨｚ，功率－１００～

０ｄＢｍ，输出功率大于－２ｄＢｍ，小信号噪声系数

低于５ｄＢ，杂散抑制度大于２０ｄＢｃ，发射支路输出

功率大于１２ｄＢｍ。

武红玉等人研制了一种４０ｍｍ×４０ｍｍ×１０

ｍｍ的Ｓ频段变频收发ＳｉＰ模块
［９］。模块主要的

测试结果为接收通道动态范围－１００～－４０ｄＢｍ，

输出信号０～２ｄＢｍ，噪声系数小于等于２．８ｄＢ，

带外抑制大于等于５０ｄＢｃ；发射通道输出信号大

于等于２ｄＢｍ，杂波抑制大于等于５５ｄＢｃ。

本文设计了一款集成Ｓ波段和Ｐ波段的四通

道变频ＳｉＰ，满足高集成、多通道及多种工作状态

切换的需求，希望对相关的工程应用和设计研究

提供一定帮助。

１　双频段四通道变频ＳｉＰ设计

本文中的双频段四通道变频ＳｉＰ为了数字阵

列模块射频电路部分的多功能和多通道集成提供

了良好的解决途径，使得数字阵列模块的组成清

晰，降低了系统的复杂度，便于调测、组装、维修和

试验。双频段四通道变频ＳｉＰ采用超外差接收原

理，利用本振信号在内部变频器中完成前端射频

收发与中频数字收发的信号频率转换功能，并且

具有信号放大的功能，满足各级接口的工作电平

需求，多通道的设计需要在高集成小型化的同时

保证较高的通道间隔离度。

超外差式接收机变频器，在本振（ＬＯ）信号的

作用下，把射频（ＲＦ）信号变成中频（ＩＦ）信号，这个

过程可用调谐方程，即公式（１）来表示：

｜犿×犳ＬＯ±狀×犳ＲＦ｜＝犳ＩＦ （１）

式中：犿，狀为正整数，表示谐波的次数；犳ＬＯ 为本

振ＬＯ的频率，犳ＲＦ为输入射频ＲＦ信号的频率，

犳ＩＦ为中频的频率。当犿，狀都等于１时，就可得到

最基本的调谐方程式：

｜犳ＬＯ±犳ＲＦ｜＝犳ＩＦ （２）

式中，犳ＬＯ 信号频率的连续可变就可以把较宽的

犳ＲＦ输入信号频率范围混频到固定的犳ＩＦ信号频率，

同时，对于一定的犳ＩＦ信号频率和犳ＬＯ信号频率，就

会对应存在犳ｉｍｇ镜像信号频率，在实际的电路设计

中，我们采用镜像抑制混频器和镜像抑制滤波器来

实现镜像干扰抑制。

从公式（１）中，混频器除了输出所需要的频率

外，还有产生许多其他的频率组合分量，其中犿，狀

为正整数。除了所需要的频率之外，其他频率的

信号一般都叫做虚假信号或者寄生信号，经过

Ｇｅｎｅｓｙｓ软件仿真，混频器输出工作频率窗口仿真

结果如图１所示，具体电路设计中采用双平衡混频

器，对偶次混频可实现较高的抑制度，所以可满足

系统使用需求。

１．１　犛犻犘电路设计

本文涉及的ＳｉＰ采用双频段四通道一体化设

计，集成４路Ｓ波段变频和１路Ｐ波段双向放大，

Ｓ波段变频通道３和Ｐ波段放大共用中频接口，另

外集成了低压差稳压器（ＬＤＯ），本振放大和功分

电路，ＳｉＰ完整的功能框图如图２所示。ＳｉＰ一共

有多个控制端口，其中２个为ＬＤＯ芯片的使能控

制，４个Ｓ变频芯片的收发切换及增益控制，５个

控制Ｐ双向放大芯片的收发切换及增益，１个控制

第三通道工作模式，可选择Ｐ双向放大或Ｓ变频

收发。在通道之间利用金属隔墙独立分腔实现了

高隔离度设计。

双频段四通道变频ＳｉＰ内部主要功能芯片包

括Ｓ波段变频多功能芯片和Ｐ波段双向放大器芯

片。Ｓ波段变频多功能芯片的收发通道分别集成

了收发开关、低噪声放大器、上变频器、下变频器、

可变增益放大器和驱动放大器等多个射频单元，
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图１　混频器输出工作频率窗口仿真结果

图２　双频段四通道变频ＳｉＰ功能框图
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（ａ）原理框图

（ｂ）增益频响曲线图

图３　Ｓ波段变频多功能芯片原理框图和增益频响曲线图

ＲＦ频率为Ｓ波段，中频为Ｐ波段，其芯片电路功

能框图和增益曲线如图３所示。

Ｐ波段双向放大器芯片集成了低噪声放大器、

数控衰减器、驱动放大器、开关等单元电路，具有较

高的集成度，工作频率为Ｐ波段，增益为３８ｄＢ，输出

１ｄＢ压缩点１７ｄＢｍ。其原理框图如图４所示。

ＳｉＰ其余部分选用的放大器、功分器、开关等

芯片，这里就不一一赘述了。

１．２　犛犻犘封装设计

球栅阵列（ＢａｌｌＧｒｉｄＡｒｒａｙ，ＢＧＡ）封装技术具

有高的封装密度，同时又具有优良的电性能、低噪

声、低寄生电感电容等优点，在高速ＰＣＢ设计中得

图４　Ｐ波段双向放大器芯片原理框图

到广泛的使用，针对射频ＳｉＰ封装互联密度高、高

频传输性能要求高、可靠性高、重量轻等需求，大

量采用球栅阵列（ＢＧＡ）的封装形式，ＢＧＡ按封装

基板材料分主要有４种基本类型：ＰＢＧＡ、ＥＢＧＡ、
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ＣＢＧＡ和ＴＢＧＡ。为满足灵活多层布线、气密封

装、低传输损耗、高散热性能、高可靠性等需求，采

用高温共烧陶瓷（ＨＴＣＣ）基板作为封装基板，通过

基板内部垂直信号互连和芯片的堆叠集成，高温

焊接可伐（Ｋｏｖａｒ）金属围框，平行缝焊盖板完成气

密封装，即陶瓷焊球阵列封装（ＣＢＧＡ）。双频段四

通道变频ＳｉＰ采用气密性优良的ＣＢＧＡ金属陶瓷

封装，平面尺寸为２０ｍｍ×２５ｍｍ，引脚形式为

ＢＧＡ引脚，ＢＧＡ球直径为０．６５ｍｍ，焊球间距为

１ｍｍ，共包含４５２个引脚。其中厚度为２．０ｍｍ

的陶瓷基板选用高温共烧陶瓷（ＨＴＣＣ）基板，优势

在于制作成本较低，与ＰＣＢ板的热匹配性较好。

图５展示了双频段四通道变频ＳｉＰ的剖面示意图。

图５　双频段四通道变频ＳｉＰ结构的剖面示意图

将变频ＳｉＰ实际结构与载荷条件进行同步的

仿真，图６展示出器件的仿真模型与焊球应力仿真

结果，仿真结果表明器件最边缘的焊球应力最大，

从中心位置沿边缘焊球应力逐渐增大。据研究表

明，ＣＢＧＡ焊点的剪切应变往往影响着焊点的应

力与形变，而剪切应变又被多个参数所控制，参考

如下公式［１０］：

γ＝
犔

犎
犜ｍａｘ－犜ｍｉｎ（ ）αｂ－αｃ（ ）＝

犔

犎
Δ犜Δα （３）

式中，γ表示焊点的最大剪切应变，犔表示焊点到

中心的距离（ＤＮＰ），犎 表示焊点的高度，犜ｍａｘ表

示试验最高温度，犜ｍｉｎ表示试验最低温度，Δ犜表示

最高温与最低温之差，αｂ、αｃ分别表示ＰＣＢ与ＳｉＰ

器件的热膨胀系数，Δα表示热膨胀系数之差。从式

中可以看出当温差、热膨胀系数差和焊点高度一定

时，距离中心点越远的焊点剪切应变越大，应力越

大，焊球越容易变形，与试验和仿真结果相吻合。

（ａ）仿真模型

（ｂ）焊球应力仿真结果

图６　变频ＳｉＰ器件仿真模型及焊球应力仿真结果

２　电性能测试与可靠性验证

最终设计加工完成的双频段四通道变频ＳｉＰ

实物图如图７所示。

图７　双频段四通道变频ＳｉＰ实物图

２．１　犛犻犘电性能测试

针对双频段四通道变频ＳｉＰ的封装形式，定制

专用测试夹具，完成射频信号和低频信号从封装

接口到可测试接口的适配与转换，使用效果图如

图８所示。

图８　双频段四通道变频ＳｉＰ测试夹具效果图

双频段四通道变频ＳｉＰ共有４种工作状态，即

发射高增益状态、发射低增益状态、接收高增益状
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态及接收低增益状态，通过Ｐ双向放大功能和Ｓ

变频芯片功能的控制码进行调整控制，试验针对

ＳｉＰ在不同工作状态下对其进行性能测试验证。

图９（ａ）展示了Ｓ波段发射状态下ＳｉＰ４个通道在

工作频率范围内各频点的增益图，横坐标５个频点

工作频率从左往右依次升高，从图中可以看出，４

个Ｓ波段通道的发射高增益值在３０ｄＢ左右，发射

低增益值在１４ｄＢ左右。与此同时，图９（ｂ）展现

了接收状态下ＳｉＰ４个Ｓ波段通道在工作频率范

围内各频点的增益图，横坐标５个频点工作频率

犉ｌｏｗ到犉ｈｉｇｈ从左往右依次升高，４个通道在各频

点的接收高增益值在４８ｄＢ左右，接收低增益值在

３５ｄＢ左右。在接收状态下高增益和低增益的平

坦度分别为３．３和１．２ｄＢ。在Ｓ波段发射状态下

ＳｉＰ四通道的增益平坦度测试结果显示，高增益下

的平坦度值较小。在Ｓ波段接收状态下ＳｉＰ四通

道的增益平坦度测试，高低增益下平坦度一致性

较好，四通道的高低增益平坦度差异在于相比于

低增益状态，高增益状态下其波动性相应增大。

（ａ）发射状态

（ｂ）接收状态

图９　Ｓ波段发射状态和接收状态下

ＳｉＰ四通道各频点的增益图

　　Ｓ波段相邻通道间隔离度大于４２ｄＢ，Ｐ波段

接收增益２９ｄＢ，Ｐ波段发射增益３０ｄＢ，输出Ｐ

－１ｄＢ大于１７ｄＢｍ，各频段各通道信号输出信杂

比均大于６５ｄＢ，满足系统的电性能指标要求。

２．２　犛犻犘板级可靠性验证

双频段四通道变频ＳｉＰ通过ＣＢＧＡ方式装配

在ＰＣＢ板上，为了确保整个器件在使用环境下能

达到可靠的效果，需要对其进行可靠性试验检测，

常见的方法有温度循环试验，其目的是考核和验

证器件承受极端高温、极端低温的能力，以及极端

高温和低温交替变化对器件的影响。参照

ＪＥＳＤ２２Ａ１０４Ｂ的标准
［１１］，本次温度循环试验设

计为－５５～１２５℃的温度范围，升降温速率１０℃／

ｍｉｎ，最高温度和最低温度各保持１５ｍｉｎ，每个周

期约占１ｈ。

图１０　双频段四通道变频ＳｉＰ器件温循１００次ＤＰＡ切片图

７０２２０２２年第２期 刘晓政：基于ＣＢＧＡ技术的双频段四通道变频ＳｉＰ





　　采用破坏性物理分析（ＤＰＡ）方法将经历１００

次温度循环试验后的变频ＳｉＰ器件沿边缘切开，如

图１０所示，图１０（ａ）整体展现出每个焊点的界面

微观结构和形态，图１０（ｂ）显示的是器件最左侧焊

点的放大图，图中高铅焊球未发生塌陷，上下端均

被共晶焊膏包覆，爬锡效果较好。焊球—陶瓷和

焊球—ＰＣＢ板之间产生良好的连接。图１０（ｃ）、

（ｄ）分别是中间焊点和最右侧焊点的放大结构图，

相比于中间焊球，边缘的焊球发生了微小的变形，

但焊点界面未产生裂纹，表明此时积累的热应力

还没损坏焊点界面，裂纹并未萌生，可靠性较高。

３　结束语

本文研制了一款基于ＣＢＧＡ封装技术的双频

段四通道变频ＳｉＰ模块。采用ＣＢＧＡ射频信号传

输形式，缩短了信号传输路径，降低了信号传输驻

波，一体化ＨＴＣＣ可伐隔金围框封装提高了通道

间隔离度，又增强了结构稳定性，各项电性能测试

结果满足设计要求，产品的一致性、可靠性、批量

可制造性较高，适合工程大批量应用。随着三维

高密度封装技术的发展，未来ＳｉＰ的集成度水平将

会继续提升。
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基于时频域深度网络的海面小目标特征检测


李　骁，施赛楠，董泽远，杨　静

（南京信息工程大学电子与信息工程学院，江苏南京２１００４４）

　　摘　要：为了提升海杂波背景下小目标探测性能，本文提出一种基于时频域深度网络的特征检测方

法。首先，将观测向量转换为归一化时频图（ＮｏｒｍａｌｉｚｅｄＴｉｍｅＦｒｅｑｕｅｎｃｙＧｒａｐｈ，ＮＴＦＧ），实现海杂波抑

制。在时频域，建立海杂波、含正多普勒偏移目标回波、含负多普勒偏移目标回波的三分类问题，精细化目

标落在主杂波带内外的不同特性。其次，引入ＩｎｃｅｐｔｉｏｎＲｅｓＮｅｔＶ２深度网络作为特征提取器，自主学习不

同类别在ＮＴＦＧ上的深层差异性，并将差异性浓缩为一个２Ｄ特征向量。然后，在２Ｄ特征空间中，设计具

有引导的三次样条曲线，获得虚警可控的判决区域，实现异常检测。最后，ＩＰＩＸ实测数据验证了所提算法

的性能优势，能深入挖掘时频域的特性。

关键词：海杂波；特征检测；时频域；深度网络；样条曲线
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ｃｉｓｉｏｎｒｅｇｉｏｎｗｉｔｈｃｏｎｔｒｏｌｌａｂｌｅｆａｌｓｅａｌａｒｍａｎｄｒｅａｌｉｚｅａｎｏｍａｌｙｄｅｔｅｃｔｉｏｎ．Ｆｉｎａｌｌｙ，ｉｔｉｓｖｅｒｉｆｉｅｄｂｙＩＰＩＸｍｅａｓｕｒｅｄ

ｄａｔａｔｈａｔｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄａｌｇｏｒｉｔｈｍｃａｎａｔｔａｉｎｇｏｏｄｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅａｎｄｃａｎｄｉｇｉｎｔｏｔｈｅｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃｓｏｆｔｉｍｅｆｒｅｑｕｅｎ

ｃｙｄｏｍａｉｎ．

犓犲狔狑狅狉犱狊：ｓｅａｃｌｕｔｔｅｒ；ｆｅａｔｕｒｅｄｅｔｅｃｔｉｏｎ；ｔｉｍｅｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｏｍａｉｎ；ｄｅｅｐｎｅｔｗｏｒｋ；ｓｐｌｉｎｅｃｕｒｖｅ

０　引 言

目前，小船、快艇、无人船等海面小目标已成

为海洋雷达探测的重点和难点对象［１２］。不同于

舰船、货轮等大型目标，这些小目标的物理尺寸较

小且具有隐身材料，使得信杂比（ＳｉｇｎａｌｔｏＣｌｕｔｔｅｒ

Ｒａｔｉｏ，ＳＣＲ）往往临界可检测。因此，海面小目标

检测的关键在于累积目标功率和抑制海杂波。

在雷达信号处理中，长时观测累积是提高海

面小目标检测性能的一种有效途径［３］。当观测时

间达到几百毫秒甚至秒级时，海杂波和目标的统

计特性相对于几十毫秒的短时具有较大变化。从

时域角度，短时下具有恒定纹理的球不变随机向

量（ＳｐｈｅｒｅＩｎｖａｒｉａｎｔＲａｎｄｏｍＶｅｃｔｏｒ，ＳＩＲＶ）模型

已不再适用，海杂波幅度建模为具有时变纹理的

复合高斯模型［４５］，因而很难从概率密度出发获得

最优或近最优检测器。目标幅度时间序列随时间
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动态变化且存在相关性。从频域角度，长时下的

海杂波和目标的多普勒谱具有较高的分辨率。海

杂波频谱占据较大的带宽且呈现出主杂波区和噪

声区［６］，运动刚体目标的频谱占据较小的带宽且

能量聚集性高。从时频域角度，空时变的海杂波

频谱过程可建模为随机过程，而目标的能量汇聚

在瞬时频率曲线上。考虑到海面小目标低速运动

且非匀速运动，瞬时频率曲线可建模为线性调频

（ＬｉｎｅａｒＦｒｅｑｕｅｎｃｙＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＬＦＭ）模型。同

时，学者们引入了微多普勒理论刻画了海面刚体

目标特性［７］，细化为转动分量和平动分量等微动

特性。因此，时频域蕴含着更多的海杂波和目标

特性，从理论上保证了目标检测性能的上升空间。

目前，长时观测累积下海面目标检测方法主

要分为以下三大类。第一类，基于分形理论的检

测方法，适用于秒级以上观测条件。根据海杂波

的多尺度分形特性，Ｈｕ提出基于Ｈｕｒｓｔ指数的海

面目标检测方法［８］，Ｌｉ提出频域分形特性的目标

检测方法［９］。第二类，基于多维特征的目标检测

方法。Ｓｈｕｉ提出基于三特征检测器以及特征检测

框架［１０］，联合了１个时域能量和２个频域几何特

征。Ｓｈｉ提出了基于时频域的三特征检测器
［１１］，凝

聚了海杂波和含目标回波在时频域差异性。Ｌｉ提

出一种基于改进ＳＶＭ 的三特征检测方法
［１２］，

Ｚｈｏｕ提出基于决策树的三特征检测
［１３］，两者都需

要搜索最优的参数进行虚警控制。这类方法需要

人为提取特征，提取的特征往往是经验的、定性的

和不完备的。第三类，基于卷积神经网络（Ｃｏｎｖｏ

ｌｕｔｉｏｎａｌＮｅｕｒａｌＮｅｔｗｏｒｋ，ＣＮＮ）的智能检测方法。

Ｓｕ将时频图作为ＣＮＮ的输入，用于多种海面机

动目标检测和分类中［１４］，并用仿真数据进行了验

证。Ｍｏｕ将平面位置显示器（ＰＰＩ）图像作为输

入［１５］，实现基于ＩＮｅｔ的杂波抑制和中小型船的检

测。Ｓｈｉ提出基于时频图自主学习的检测方法
［１６］，

归一化预处理增大了海杂波和含目标回波在时频

图上的差异性。这类智能检测方法是提升检测性

能的有效途径，其难点在于网络分类器虚警控制

以及图预处理。

１　时频域三分类检测问题

１．１　归一化预处理

　　假设雷达在一个距离单元接收到犖 个脉冲向

量狕＝［狕（１），狕（２），…，狕（犖）］
Ｔ，即待检测单元

（ＣｅｌｌＵｎｄｅｒＴｅｓｔ，ＣＵＴ）。本质上，检测问题为二

元假设检验问题［１３］：

Ｈ０：狕＝犮，狕狆＝犮狆，狆＝１，…，犘

Ｈ１：狕＝狊＋犮，狕狆＝犮狆，狆＝１，…，犘
｛ （１）

式中，犮，狊分别为海杂波向量和目标向量，狕狆 为

ＣＵＴ周围的犘 个参考单元，用于提供海杂波

信息。

对于一维时域向量，采用平滑伪魏格纳维尔

分布［１１，１７］将其转换成时频图（ＴｉｍｅＦｒｅｑｕｅｎｃｙ

Ｇｒａｐｈ，ＴＦＧ），计算公式为

ＴＦＧ（狀，犾狘狕）＝ ∑
犕

犿＝－犕

犵（犿）∑
犓

犽＝－犓

犺（犽）狕（狀＋犿＋犽）狕（狀＋

犿－犽）ｅｘｐ（－ｊ４π犽犾Δ犳ｄ），狀＝１，２，…，犖；

犾＝１，２，…，犖 （２）

式中，犵和犺分别是时间和频率的平滑窗，#犳ｄ为归

一化多普勒频率的采样间隔。

在时频域，空时变的海杂波可认为是随机过

程，其低阶统计特性可由均值和标准差表示。为

了实现 ＣＵＴ中的海杂波抑制，归一化时频图

（ＮｏｒｍａｌｉｚｅｄＴＦＧ，ＮＴＦＧ）
［１６］定义为

ＮＴＦＧ狀，犾狕（ ）＝
ＴＦＧ狀，犾狕（ ）－μ^（狀，犾）

σ^（狀，犾）

（３）

式中，μ
＾和σ^ 为从参考单元中估计的均值和标

准差，

μ
＾狀，犾（ ）＝

１

犘∑
犘

狆＝１

ＴＦＧ狀，犾狕狆（ ）

σ^（狀，犾）＝
１

犘－１∑
犘

狆＝１

（ＴＦＧ（狀，犾狘狕狆）－μ（^狀，犾））槡
２

（４）

在２Ｄ平面上，归一化实现了海杂波在不同频点和

时间点上的不同程度抑制，保证主杂波带最大程

度被抑制。因此，归一化处理后的海杂波均匀分

布在整个平面上，相当于白化过程。

在图１（ａ）中，实测海杂波的主杂波占据较大

的带宽，带宽中心由其径向运动速度决定。图１

（ｄ）是归一化预处理后的海杂波ＮＴＦＧ，主杂波完

全被抑制。在图１（ｂ）中，目标的能量聚集在瞬时

频率曲线上，落在海杂波主杂波带外呈现为亮直

线。在图１（ｅ）中，归一化处理只抑制了海杂波，从

而提高了ＳＣＲ。由于感兴趣海面小目标的运动速
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度较慢，很大概率会出现目标落在主杂波带内的

情况，如图１（ｃ）所示。在图１（ｆ）中，归一化预处理

同时抑制主杂波和目标。此时，含目标回波ＮＴ

ＦＧ包含明显的均分分布杂波，与海杂波ＮＴＦＧ差

异性较小。因此，有必要进一步精细化区分目标

落在主杂波带内外的不同情况。

图１　时频域归一化处理演示

１．２　三分类检测问题

实际雷达探测时，由于海洋动态环境的复杂

性和无法预判目标存在性，无法获得目标是否落

在主杂波带内的先验知识。因此，本文将整个频

域取值划分为正多普勒值和负多普勒值两大类，

分别对应目标靠近雷达运动和远离雷达运动的情

况。按照上述规则，海杂波和含目标的频域分布

情况如表１所示。在无需先验知识的情况下，能够

完全分开考虑目标是否落在主杂波带内的情况，

为进一步精细化时频域特性提供了潜在的可能。

表１　时频域目标和主杂波带关系

目标
海杂波

犳ｄ≥０ 犳ｄ＜０

犳ｄ≥０ 大概率主杂波带内 完全主杂波带外

犳ｄ＜０ 完全主杂波带外 大概率主杂波带内

在时频域中，式（１）中检测问题可转换为更加

精细化的三分类问题，即

Ｈ０：ＮＴＦＧ狀，犾狕＝犮（ ）

Ｈ１＋：ＮＴＦＧ狀，犾狕＝狊（犳ｄ≥０）＋犮（ ）

Ｈ１－：ＮＴＦＧ狀，犾狕＝狊（犳ｄ＜０）＋犮（ ）

烅

烄

烆

（５）

式中，Ｈ０假设表示只有海杂波，Ｈ１＋假设和Ｈ１－假

设分别表示目标多普勒偏移为正和负。相对于原

始的归一化时频图［１６］，三分类问题进一步精细化

了目标频谱与海杂波主杂波带的关系，能够更加

深入地去挖掘三类的隐含差异性。

２　基于深度网络的特征检测器

目前，ＣＮＮ已广泛运用于计算机视觉、模式识

别、图像处理等领域，比如ＡｌｅｘＮｅｔ、ＧｏｏｇｅＬｅＮｅｔ、

ＲｅｓＮｅｔ等
［１４，１７１８］。ＧｏｏｇＬｅＮｅｔ中的Ｉｎｃｅｐｔｉｏｎ结

构，可在同一层上获得稀疏或非稀疏的特征，具有

良好的性能。ＲｅｓＮｅｔ结构
［１８］能够加速训练且提

升性能。因此，本文引入ＩｎｃｅｐｔｉｏｎＲｅｓＮｅｔＶ２（简

记为ＩＲＶ２）网络
［１７］作为特征提取器，结合了Ｉｎ

ｃｅｐｔｉｏｎ结构和ＲｅｓＮｅｔ的优势，具有较好的分类

特性。

２．１　特征检测器结构

图２给出了基于ＩＲＶ２的特征检测器（Ｆｅａ

ｔｕｒｅＤｅｔｅｃｔｏｒ，简称ＩＲＶ２ＦＤ）的流程图。在检测

分支中，ＣＵＴ向量转换到时频域中，并通过归一化

预处理作为深度网络三分类器的输入，实现对

ＮＴＦＧ的特征提取，浓缩为一个２Ｄ特征向量。最

１１２２０２２年第２期 李骁：基于时频域深度网络的海面小目标特征检测





图２　基于ＩＲＶ２ＦＤ检测器流程图

终，落在判决区域外为含目标回波，反之为海

杂波。

在训练分支中，主要任务是产生三类训练样

本，搭建深度网络模型，训练学习获取最优的网络

参数。不同于海杂波数据可大量获得，空间稀疏

的目标回波一般很难大量获得。因此，根据长时

下真实小目标瞬时频率曲线特性，采用半仿真模

型［１６］获得大量Ｈ１＋假设和Ｈ１－假设下的含目标

回波数据，即

　　狕
槇（狀）＝犮（狀）＋１０

犛犆犚／１０
×

ｅｘｐｊ
４π

λ
狏０＋（狏１－狏０）

狀

犖（ ）狀犜ｒ＋φ０（ ）（ ）
（６）

式中，λ为雷达波长，犜ｒ为脉冲重复周期，φ０为初

始相位，狏０和狏１分别为犖 个脉冲观测时间内的

初始速度和末速度，与多普勒偏移成正比。在时

频域，仿真目标的几何特性基本和真实目标一致，

并且表现出主杂波内外的精细化差异性。此外，

训练分支为检测分支提供了给定虚警率下的判决

区域。整个算法的创新在于深度网络三分类器和

具有引导的三次样条曲线算法。

２．２　深度网络特征提取

根据雷达目标检测中的ＮＰ准则，在给定虚警

率下，获得最大的检测概率。若直接引入深度网

络进行分类识别，将无法控制虚警率。因此，本文

将深度网络作为特征提取器，用于提取图像浓缩

后的特征向量，从而将检测问题转换为２Ｄ特征空

间中的异常检测问题。

图３给出了ＩＲＶ２深度网络模型的结构，主要

包括Ｓｔｅｍ 模块、ＲｅｄｕｃｔｉｏｎＡ以及 ＲｅｄｕｃｔｉｏｎＢ

两个网格缩减模块，５个Ｉｎｃｅｐｔｉｏｎｒｅｓｎｅｔ模块Ａ、

１０个Ｉｎｃｅｐｔｉｏｎｒｅｓｎｅｔ模块Ｂ、５个Ｉｎｃｅｐｔｉｏｎｒｅｓ

ｎｅｔ模块 Ｃ、平均池化模块、Ｄｒｏｐｏｕｔ模块以及

图３　ＩＶＲ２网络模型结构

Ｓｏｆｔｍａｘ模块。为了提高网络分类性能，Ｉｎｃｅｐ

ｔｉｏｎｒｅｓｎｅｔ模块内部引入了残差连接方式，明显加

快神经网络训练速度，而且一定程度上缓解了由
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于网络过深造成的梯度消失问题。因此，ＩＲＶ２深

度网络集成了Ｉｎｃｅｐｔｉｏｎ结构和残差网络的优势，

具有较好的分类性能。

此外，根据输入训练数据的类别不同，ＩＲＶ２

网络可以实现多分类问题。一旦输入不同类别的

图和标签，该网络就可以开始自动学习不同类别

中的差异性。通过多次迭代学习和更新，最终获

得最优的网络参数。

当深度网络获得最优网络参数后，该网络可

作为多分类器用于提取特征。在时频域公式（５）

问题下，本文中的ＩＲＶ２深度网络为三分类器。那

么，对于ＣＵＴ的ＮＴＦＧ输入，深度网络将输出属

于Ｈ０，Ｈ１＋，Ｈ１－三个类别的概率值，记为狆１，狆２，

狆３，且满足狆０＋狆１＋狆２＝１。因此，构建一个２Ｄ

特征向量

ξ＝［狆１，狆２］
Ｔ，狆１，狆２∈［０，１］ （７）

作为统计量。

２．３　具有引导的三次样条曲线判决区域

在２Ｄ特征空间中，很难从概率密度上获得理

论判决区域。因此，借助蒙特卡洛试验方法，获得

三类训练样本的特征向量。由于Ｈ１＋假设和Ｈ１－

假设的训练样本由仿真获得，本文将Ｈ０假设样本

作为正常样本，获得具有目标引导的三次样条曲

线判决区域。

假设获得 Ｈ１＋假设和 Ｈ１－假设下样本各犙

个，两类的类别中心为

ξＨ１＋＝
１

犙∑
犙

狇＝１
ξｑ Ｈ１＋

，ξＨ１－＝
１

犙∑
犙

狇＝１
ξｑ Ｈ１－

（８）

在Ｈ０假设下，第狇个样本距离两类目标假设的类

别中心的最短距离为

　ρξｑ Ｈ０
（ ）＝ｍｉｎ犇犻狊ξｑ Ｈ０

，ξＨ１＋（ ）｛ ，

犇犻狊ξｑ Ｈ０
，ξＨ１－（ ）｝，狇＝１，２，…，犙 （９）

式中，犇犻狊（狓，狔）＝‖狓－狔‖２计算两个向量的欧

氏距离。最短距离值越小，样本属于含目标回波

的概率越大。

在给定虚警率犘ｆａ下，计算Ｈ０假设下所有样

本的最短距离，并从小到大排序，虚警样本集合为

Ω狆ｆａ＝ξ犻 Ｈ０
，犻＝１，２，…，［犙×犘ｆａ］｛ ｝

ρ（ξ１狘Ｈ０）≤ρξ２ Ｈ０
（ ）≤…≤ρξ犙 Ｈ０

（ ） （１０）

式中，［］表示取整。这就意味着虚警可控的判决

区域Ω只包含以下样本集

Ω０＝ξ犻 Ｈ０
，犻＝［犙×犘ｆａ］＋１，…，Ｑ｛ ｝，

Ω０∩Ω狆ｆａ＝ （１１）

并且，虚警样本集全部在判决区域Ω外。

在２Ｄ特征空间中，采用三次样条曲线获取判

决区域Ω。该算法的核心在于分段拟合样条曲线，

保证样条边界形状变化自由。具体算法步骤

如下：

步骤１　寻找样条控制点

根据狆２值，将样本集Ω０划分到犕 个等宽区

间中，其中，第犻个区间记为

狓犻＝
犻－１

犕
，犻
犕［ ），犻＝１，２，…，犕，

犕＝ １０ｌｇ犙［ ］ （１２）

将各个区间最值点作为样条控制点。若区间无样

本时，则不设置控制点。

步骤２　分段拟合样条函数

对所有区间的样条控制点按狆２值升序排列，

从最小值开始进行滑窗分组，窗长为４。每组中，４

个点的狆２和狆１分别对应狓和狔值，采用三次多

项式拟合

狔＝犪３狓
３
＋犪２狓

２
＋犪１狓＋犪０ （１３）

式中，犪３，犪２，犪１，犪０为拟合参数。选择每组最大值

点作为分段函数起始点，对所有组数据进行拟合

后，得到完整的样条曲线。

步骤３　检查样条边界

将Ｈ０假设下全部样本数据代入边界验证正

确性，保证只有虚警点在判决区域外面。若存在

某个样本向量错误，微调所在分段的样条控制点，

迭代更新边界。

步骤４　优化样条边界

在保证样条边界划分正确前提下，通过减小

全部样条控制点拟合时狔维度数值，实现样条边

界内部收缩，不断迭代优化边界。直到边界发生

错误时停止收缩，最终获得最优判决区域。

图４给出了２Ｄ特征空间中判决区域示意图。

海杂波训练样本共１０２３０个，虚警率犘ｆａ＝１０
－３。

根据Ｈ１＋假设和Ｈ１－假设的训练样本中心引导，

获得１０个虚警样本，标注为红色圆圈。按照远离

目标区域进行优化迭代，最终获得基于三次样条

曲线的判决区域边界。为了清楚显示，右下角图

为判决区域边界红色框图放大部分。该样条边界

由２２段三次曲线联合构成，实现判决区域形状的
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非凸性。

图４　２Ｄ特征空间判决区域示意图

３　实验结果和分析

３．１　实测数据时频域特性

　　１９９３年，加拿大ＭｃＭａｓｔｅｒ大学将ＩＰＩＸ雷达

架设在大西洋海岸上进行采集数据，该数据库已

是国内外公认的海面小目标测试集。Ｘ波段雷达

工作在驻留模式下，脉冲重复频率１０００Ｈｚ，距离

分辨率３０ｍ。测试目标为被金属丝包裹的直径１

ｍ的小球，随海浪漂浮。

图５给出了２组实测数据ＨＨ极化下的时域

和时频域特性。对于＃１７数据，风速为９ｋｍ／ｈ，

有效浪高１．１ｍ。在时域，目标位于第９个距离单

元，ＳＣＲ约为１７ｄＢ，但一半以上时间目标被海浪

遮挡。在时频域，海杂波主杂波带位于（－１００

Ｈｚ，０Ｈｚ）内，目标瞬时频率曲线在零频点附近波

动。因此，目标很大概率落在主杂波带内。对于

＃３１０数据，风速为３３ｋｍ／ｈ，有效浪高０．９ｍ。在

时域，目标位于第７个距离单元，ＳＣＲ约为２．３ｄＢ。

在时频域，海杂波主杂波带在（－２５０Ｈｚ，２０Ｈｚ）

内，目标瞬时频率曲线全部落在主杂波带外。

图５　实测数据时域和时频域特性

３．２　检测结果和分析

实验中，设置犖＝２５６，虚警率犘ｆａ＝１０
－３，参考

单元犘＝９。为了获得三类数据的训练样本，Ｈ１＋假

设下仿真目标多普勒偏移犳ｄ在（０Ｈｚ，５００Ｈｚ）内

随机产生，而Ｈ１－假设下在（－５００Ｈｚ，０Ｈｚ）内随

机产生。

图６和图７分别是６种检测器在２组实测数

　

图６　＃１７数据下的检测结果（犖＝２５６，犘ｆａ＝１０
－３）
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图７　＃３１０数据下的检测结果（犖＝２５６，犘ｆａ＝１０
－３）

据下的检测结果。在图６（ａ）和图７（ａ）中，基于

Ｈｕｒｓｔ指数检测器
［８］几乎无法工作，这主要源于单

个特征局限以及累积时间未达几秒以上。在图６

（ｂ）和图７（ｂ）中，基于三特征检测器
［１０］在联合了

时域和频域特征后，明显性能有了较大的性能提

升，这就说明了多特征联合检测的有效性。需要

指出的是特征类检测器高度依赖于人为特征提

取，具有经验性和不完备性。因此，采用深度网络

自主学习将是特征类检测器一种潜在的性能提升

途径。

在图６（ｃ）和图７（ｃ）中，基于 ＡｌｅｘＮｅｔ检测

器［１４］对时频图进行学习和分类，并采用一类概率

进行虚警控制。相对于三特征检测器［１０］，该检测

器在２组数据下性能分别从０．４６６降低到０．４０１

以及从０．５１９到０．５０６。前者是因为＃１７数据中

目标很大概率落在主杂波带内，后者因为＃３１０数

据的目标落在主杂波带外但犵功率很低。在图６

（ｄ）和图７（ｄ）中，本文添加了基于ＩＲＶ２ＴＦＤ检测

器，与 ＡｌｅｘＮｅｔ检测器
［１４］只有ＣＮＮ网络不同。

结果表明，ＩＲＶ２比ＡｌｅｘＮｅｔ更能学习到不同类别

的特性，这来源于其深度网络的优势。因此，当引

入ＣＮＮ网络对时频图进行智能类检测时，可从两

个方面进行提升性能。一方面，对时频图进行预

处理，以增大不同类别的差异性，更适合学习。另

一方面，从网络层面考虑，提升ＣＮＮ网络的分类

识别性能。

在图６（ｅ）和图７（ｅ）中，ＡＬＴＦＧ检测器
［１６］对

时频图进行归一化预处理且采用了深度网络Ｉｎ

ｃｅｐｔｉｏｎＶ３模型。对于＃１７数据，ＡＬＴＦＧ检测

器［１６］检测概率为０．４０９，相对于ＩＲＶ２ＴＦＤ检测

器下降了９．５％。对于＃３１０数据，ＡＬＴＦＧ检测

器检测概率为０．８８５，相对于ＩＲＶ２ＴＦＤ检测器性

能提升了３２％。这两组数据检测概率的差异性，

根本原因在于这两组数据中时频域目标频谱与海

杂波主杂波带的位置不同。因此，当目标落在主

杂波带外时，归一化预处理能大幅度提升ＳＣＲ。

因此，区别对待目标是否落在海杂波主杂波带的

两种情况是非常有意义的。

在图６（ｆ）和图７（ｆ），相对于 ＡＬＴＦＧ检测

器［１６］，提出的ＩＲＶ２ＦＤ检测器性能分别从０．４０９

提升到０．６４２，从０．８８５到０．９４８，具有５０％和７％

性能提升。性能提升主要来源于三个方面。第

一，在继承了归一化预处理优势的基础上，建立三

分类分类器提取特征，进一步精细化学习了目标

落在主杂波带内外的差异性特性。第二，将深度

网络作为自主特征提取器，能够自主学习二维图

的隐层特性，相对于传统人为特征提取的方式优

势更大。第三，在２Ｄ特征空间中，提出了具有目

标引导的三次样条曲线方法，能够获得非凸性的

判决区域。同时，融合了深度网络和多维特征技

术，改变了传统学习网络检测的思路。

最后，讨论提出检测器的运算复杂度，其主要

运算消耗在于离线训练过程中深度网络模型的参

数优化过程。因此，本文测试了两类学习网络的

训练时间和单个样本平均测试时间。在 Ｗｉｎ

ｄｏｗ１０系统下ＮＶＩＤＩＡＧｅＦｏｒｃｅＲＴＸ２０８０Ｔｉ显
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卡，Ｐｙｔｈｏｎ３．６，ＣＵＤＡ１０．０，ＣＵＤＮＮ７．６，Ｔｅｎ

ｓｏｒｆｌｏｗＧＰＵ１．１４环境架构。Ａｌｅｘｎｅｔ网络的训

练时间为１０８４ｓ，ＩＲＶ２的训练时间为全部数据进

行一次完成训练的平均时间为１２５４ｓ。ＩＲＶ２网

络和ＡｌｅｘＮｅｔ的训练时间处于一个量级，但是前

者比后者的网络深度要深很多，这主要源于Ｉｎｃｅｐ

ｔｉｏｎ模块和残差网络加快了训练过程。在检测分

支中，ＡｌｅｘＮｅｔ网络和ＩＲＶ２网络的单个样本平均

测试时间是０．６４ｓ和０．１８ｓ，这是ＩＲＶ２网络采用

了批处理的优势。

４　结束语

本文提出了一种基于ＩＲＶ２深度网络的海面

目标检测方法。将深度网络作为特征提取器，精

细化学习了目标落在主杂波带内外的不同特性。

并且，提出具有引导的三次样条曲线判决区域划

分，实现异常检测。该检测器融合了深度网络和

特征检测优势，将是后续进一步海面小目标性能

提升的潜在途径。
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面向雷达通信一体化的ＭＦＳＫＦＭＣＷ信号处理技术


张逸格，郑　霖，杨　超

（桂林电子科技大学信息与通信学院，广西桂林５４１００４）

　　摘　要：随着各种智能化系统的飞速发展，车载雷达通信一体化应用也在智能交通领域占据重要地

位。本文设计了一种ＭＦＳＫ与ＦＭＣＷ相结合的雷达通信共用波形，能兼容目前市场主流的ＦＭＣＷ雷达，

并将ＦＭＣＷ信号作为ＭＦＳＫ信号的载波，在不影响雷达基本功能的前提下实现通信。在一个雷达ＣＰＩ
内，用ＭＦＳＫ调制通信信号会改变共用信号的相位，不同符号之间将出现相位跳变的情况，使雷达的相干

积累不能保持在同一频点处，从而导致测速不准确。本文采用多普勒尺度变换与相位补偿相结合的方式，

对一体化回波信号进行处理，保证了多普勒能在同一频点处积累，并给出了仿真结果与相关问题的分析。

关键词：多进制频移键控；调频连续波；车载传感通信；共用波形设计
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０　引 言

随着通信、互联网技术以及各种智能化系统

的飞速发展，车联网成为智能交通系统的重要组

成部分，自动驾驶也成为全球研究的热点，更在

“中国制造２０２５”中上升为国家战略之一
［１］。而通

信和雷达探测作为无线电技术最典型的两个应用

场景，从硬件结构到软件算法处理的差距都在逐

渐减小，使得频谱资源日益紧缺，雷达通信一体化

因为其在硬件资源利用率、共享频谱等方面的优

势成为缓解频谱资源紧缺的解决方案。

早期的一体化系统理念主要停留在设备层面

上的集成，不同系统仍占据不同的频段资源。基

于维度复用的一体化比如时分、频分、码分方式，

并没有提高资源的利用率［２４］。为了通信与雷达能

更好地同时工作且减小彼此间的干扰，一体化的

研究重心逐渐放在波形共用上，共用波形一体化

的设计思路是采用同一种波形能够同时完成雷达

和通信功能，所以并不存在资源竞争的问题。现

有的一体化研究主要基于两个方向：

一是，在通信ＯＦＤＭ的基础上加上雷达功能。
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如文献［５］将多个ＯＦＤＭ符号作为一个一体化信

号，通过调节多个符号的相位来优化ＯＦＤＭ的模

糊函数，但通信信息只能通过对ＯＦＤＭ符号整体

加载相位调制。文献［６］采用直接序列扩频调制

优化整体信号的模糊函数，这类方法虽然能够获

得较好的模糊函数性能，但并没有考虑峰均比的

问题，且对数字接收端的要求太高，不适合实际

运用。

二是，在现有的雷达波型上加载通信信息。

常见的ＬＦＭ、ＦＭＣＷ等波形因具有恒包络特性，

所以不必担心峰均比的问题。文献［７８］介绍的

ＰＣＦＭ波形采用ＣＰＭ调制通信以保证不影响频

谱效率以及恒包络特性，但这种调制方式会对距

离旁瓣产生调制作用，导致主旁瓣比下降。且由

于距离旁瓣调制与调制信息有关，所以调制波形

具有随机性，进而会对多普勒维的脉冲主旁瓣造

成影响［９］。文献［１０］提出在一个ＬＦＭ信号内部

选择一小段时间进行ＭＳＫ＋ＬＦＭ调制，这样的设

计对主旁瓣比影响较小，但调制效率很低。文献

［１１１２］提出了频带重叠的ＯＦＤＭＦＭＣＷ，采用

ＦＲＦＴＯＦＤＭ 信号结构通过不同初始频率子

ＬＦＭ信号加载通信信息，并利用最大似然求解目

标参数或通过调节幅度，虽有较高的调制效率，但

是也存在很严重的峰均比问题。文献［１３］提出了

多斜率键控调制的ＦＭＣＷ一体化系统，该系统采

用差拍处理后的频率值来估计目标信息，通信信

息加载在不同的斜率上，接收端通过不同斜率的

相关处理来解调数据。该类方法的问题在于斜率

的改变会造成信号带宽改变，损失系统频带利用

率。文献［１４］采用不同初始频率的跳频Ｃｈｉｒｐ

（ＦＨＣ）ＭＩＭＯ雷达波形，通过在每个跳频码上嵌

入ＰＳＫ通信实现一体化，这种方案将产生距离旁

瓣（ＲＳＭ）的问题，且采用匹配滤波的方式处理大

时带宽积信号，接收端需要的滤波器较长，资源损

耗大。

为了避免ＦＭＣＷ一体化波形存在的ＲＳＭ问

题，本文设计了一种新颖的ＭＦＳＫＦＭＣＷ一体化

波形，以雷达常用的ＦＭＣＷ波作为通信信息的载

波，通过对每一个一体化符号的单独处理，避免了

ＲＳＭ的出现。同时其通信接收机可等效为ＬｏＲａ

接收机，具有恒定包络特性以及低功耗和抗衰落

等优点。并且针对所设计的一体化波形，因通信

数据调制而导致的频率相干积累困难的问题，本

文给出了多普勒尺度变换的方法，通过改变信号

相干积累的核函数，使得不同符号间的多普勒频

率能在同一频点处完成积累。

１　ＭＦＳＫＦＭＣＷ一体化信号设计

１．１　信号模型

　　图１为本文设想的应用场景图，车Ａ、Ｂ、Ｃ上

都载有一体化信号收发机，车Ｂ与车Ｃ主要使用

其通信接收功能，行驶过程中，车Ａ发送经过调制

的一体化信号，车Ｂ与车Ｃ都能接收并解调得到

其中包含的通信信息，同时车Ａ能接收来自车Ｂ

的回波信号，经处理后可得出车Ｂ的距离及速度

信息。

图１　应用场景图

以ＦＭＣＷ信号作为ＭＦＳＫ信号的载波，每一

个斜率上调制一个ＭＦＳＫ符号，如图２所示，犅为

带宽，犜为符号时长，犳０为射频载波频率，Δ犳为

频移间隔，犿 为随机调制的犓 进制通信符号，

犿∈［０，１，…，犓－１］。如图３为一体化发射信号

的调制流程图。

图２　ＭＦＳＫＦＭＣＷ时频结构图

图３　发射信号调制流程图
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作为载波的ＦＭＣＷ信号可以表示为

犛ＬＦＭ＝∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［ｊ２π犳０·（狋－犻犜）＋

ｊπμ（狋－犻犜）
２］·ｒｅｃｔ（狋－犻犜） （１）

式中，

ｒｅｃｔ（狋）＝
１，０≤狋≤犜

０，其他｛
μ为调频斜率，犖 为符号数。调制后的发送信号

可由下式表示：

犜狓＝∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（狋－犻犜）＋

ｊπμ（狋－犻犜）
２］·ｒｅｃｔ（狋－犻犜） （２）

假设信号经过目标反射后的回波时延为τ，

则其幅度归一化的回波信号可表示为

犚狓＝∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·

（狋－犻犜－τ）＋ｊπμ（狋－犻犜－τ）
２］·

ｒｅｃｔ（狋－犻犜－τ）＋狀（狋） （３）

式中，犿犻为第犻个符号上随机调制的通信信息，

狀（狋）为杂波干扰。

１．２　信号处理

图４为ＬｏＲａ信号处理流程图，本文通信接收

端的处理方式与ＬｏＲａ相同，采用ＦＭＣＷ作为通

信载波不会影响通信性能［１５］。图５为常规ＦＭ

ＣＷ雷达回波信号处理流程图。

图４　ＬｏＲａ信号处理流程图

图５　ＦＭＣＷ信号处理流程图

将发送信号与接收的一体化回波信号进行差

拍处理（也称ｄｅｃｈｉｒｐ处理），再经过ＦＦＴ处理后

可得目标的距离信息，下面给出第犻个符号差拍处

理的结果：

狊ｄｅｃｈｉｒｐ（狋）＝犜狓·犚狓

＝ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·

τ＋ｊπμ［２（狋－犻犜）τ－τ
２］］·

ｒｅｃｔ［
犜

犜－τ
（狋－犻犜－τ）］ （４）

记狋′为信号的快时间，则狋＝狋′＋犻犜＋
犚

犮
可表

示为从发送第一个符号开始至第犻个符号到达目

标所用的时间。因此回波时延τ可以表示为

τ＝
２（犚－狏狋）

犮
＝

２（犚－狏（狋′＋犻犜＋
犚

犮
））

犮

（５）

将式（５）代入式（４）并化简可得

　狊ｄｅｃｈｉｒｐ（狋′）＝犚狓
·犜狓＝ｒｅｃｔ［

犜

犜－τ
（狋′－

２犚

犮
－

２狏

犮
·犻犜－

２狏

犮
·
犚

犮
－
２狏

犮
狋′－犻犜）］·

ｅｘｐ［ｊ２π（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·（Δ犳·犿犻＋

犳０））·狋′］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·

（－
２狏

犮
·犻犜）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋

犳０）
２犚

犮
］·φ（狋′） （６）

φ（狋′）中的值与载波无关且２犚／犮１，２狏／犮１，

故可忽略不计。为了便于ＦＦＴ处理，对信号进行

离散化，时间狋对应的采样点数为狀犜ｓ，０≤狀≤

犖－１，犖 为信号的采样点数，犕 为一个符号的采

样点数，犜ｓ为采样间隔。则ｄｅｃｈｉｒｐ后的回波信

号的离散形式为

　狊ｄｅｃｈｉｒｐ（狀′）＝犚狓
·犜狓＝ｒｅｃｔ［

犕犜ｓ

犕犜ｓ－τ＇
（狀′犜ｓ－

２犚

犮
－
２狏

犮
·犻犕犜ｓ－

２狏

犮
·
犚

犮
－
２狏

犮
狀′犜ｓ－

犻犕犜狊）］·ｅｘｐ［ｊ２π（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·

（Δ犳·犿犻＋犳０））·狀′犜ｓ］·

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·

２犚

犮
］·φ（狀′犜ｓ） （７）

经过ｄｅｃｈｉｒｐ处理后的回波信号是一个单频

信号，可以通过对其进行ＦＦＴ处理得到目标的距

离信息，与脉冲压缩相比，ｄｅｃｈｉｒｐ与ＦＦＴ组合的

方式对信号采样的要求更低，即对系统模数转换

器的要求更低，更方便处理信号。经ＦＦＴ处理后

的信号表示如下：

　犛ｄｅｃｈｉｒｐ（犽１）＝∑
犕－１

狀′＝０

狊ｄｅｃｈｉｒｐ（狀′）ｅｘｐ（
－ｊ２π

犕
犽１狀′）＝
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　ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·犻犕犜ｓ）］·

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犚

犮
］·ｅｘｐ［ｊπ（犕－１）（（μ

２犚

犮
－
２狏

犮
·

（Δ犳·犿犻＋犳０））·犜ｓ－
犽１

犕
）］·

ｓｉｎ（犕π犜ｓ（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·（Δ犳·犿犻＋犳０））－π犽１）

ｓｉｎ（π犜ｓ（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·（Δ犳·犿犻＋犳０））－

π犽１

犕
）

（８）

由公式（８）可知，犛ｄｅｃｈｉｒｐ（犽１）的包络为一个

ｓｉｎｃ函数，当犽１＝犕犜ｓ（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·（Δ犳·犿犻＋

犳０））时，可取得包络的峰值点，此时的犽１所对应

的距离即为所求目标的距离信息。对每一个符号

作ＦＦＴ处理后采样所得的峰值难以保持在同一频

点，这是因为犽１的值不是定值，受载波增量影响会

出现频谱扩展现象。

２　多普勒尺度变换及相位补偿的

影响

２．１　问题说明

　　目标的速度信息以多普勒的形式加载在每一

个回波符号上，可以通过对信号作ＭＴＤ获得目标

的速度。由公式（８）所示，相位项ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·

犿犻＋犳０）
２犚

犮
］中不包含速度信息，可视作含有目

标距离信息的干扰项，又于公式（８）中已经测得目

标的距离信息，故可对每个符号的峰值点相位作

对应的相位补偿处理，消除干扰项，此时的相位项

可表示为

　犘（犻）＝ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犚

犮
］·

ｅｘｐ［－ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犚

犮
］＝

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］ （９）

对相位犘（犻）作ＭＴＤ可得下式：

　犛ＭＴＤ ＝∑
犖－１

犻＝０

犘（犻）ｅｘｐ（－ｊ
２π

犖
犽２犻）＝∑

犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·

犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ（－ｊ

２π

犖
犽２犻）＝

∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［－ｊ
２π

犖
·犻·（

２狏

犮
犕犜ｓ犖（Δ犳·犿犻＋

犳０）＋犽２）］ （１０）

式中的采样点犽２对应的速度即为所求目标速度。

此时所求得的速度受两个方面的影响：１）相

位补偿问题，已测得的目标距离信息受距离分辨

率的限制，不一定为目标的真实距离，这将使得式

（９）中的相位补偿不能完全消除干扰项，会有残

留；２）多普勒相干积累问题，调制的通信信息会使

一体化信号上各符号间的相位发生跳变，做多普

勒相干积累时的频率难以保持在同一频点处，导

致测速受到干扰。

针对这两个问题，本文提出了多普勒尺度变

换来解决多普勒相干积累问题，并对相位补偿后

的影响进行分析。图６为本文所用方法的一体化

信号回波处理流程图。

图６　一体化信号回波处理流程图

２．２　多普勒尺度变换处理

因通信信号的随机调制导致 ＭＴＤ的结果不

能在同一频点积累的问题，具体表现在公式（１０）

中犽２的值将随着载波增量项Δ犳·犿犻改变，这将导

致有不同程度的旁瓣产生，削弱甚至淹没主瓣，最

大值幅度值对应的采样点位置可能并非为目标速

度所对应的位置，影响测速。

基于尺度变换思想，本文提出一种消除符号

间多普勒扩展的方法，通过在傅里叶变换核函数

中引入尺度变换因子达到不同符号间多普勒对齐

的效果，将核函数ｅｘｐ（－ｊ
２π

犖
犽２犻）变换为ｅｘｐ（－ｊ·

２π

犖
犽２犻
Δ犳·犿犻＋犳０

－犳０
），此时的式（１０）重写为

犛ＭＴＤ＝∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ（－ｊ
２π

犖
犽２犻
Δ犳·犿犻＋犳０

－犳０
）＝
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∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［－ｊ
２π

犖
·犻·

Δ犳·犿犻＋犳０

犳０
·

（２狏
犮
犕犜ｓ犳０犖－犽２）］ （１１）

修正的傅里叶变换核与载波增量相关，由

式（１１）可知，第犻 个符号的峰值位于犽２ ＝

２狏

犮
犕犜ｓ犳０犖 处，这意味着经过尺度变换处理后的

结果与载波增量Δ犳·犿犻无关。也就是说，不同符

号上的目标多普勒可以在固定频点犽２的位置获得

积累。

２．３　相位补偿与误差分析

式（９）中所述消除目标相位中带有距离信息

的干扰项时，所用的目标距离信息为已测得的目

标距离，此距离受到系统的距离分辨率Δ犚 的限

制，并不一定为目标的实际位置，若要保证测距的

准确性，应使测得的目标距离与真实距离犚 之间

的差距在半个距离分辨率内：

犽１·Δ犚－狀·Δ犚 ≤
Δ犚

２
（１２）

从公式犽１＝犕犜ｓ（μ
２犚

犮
－
２狏

犮
·（Δ犳·犿犻＋犳０））

可以看出，犽１为速度距离耦合项，包括目标实际距

离犚以及由载波增量和速度共同影响的距离走

动，狀为真实距离对应的采样位置。将
２犕犜ｓμ犚

犮
·

犮

２犅
＝犚与犽１的表达式代入式（１２）并化简可得

犲犚－
狏

μ
（Δ犳·犿犻＋犳０）≤

Δ犚

２
（１３）

其中 犲犚 ＝ 犚－狀Δ犚 ≤
Δ犚

２
，由于距离走动项

与载波增量为正相关，故犿犻取为犿ｍａｘ，继续代入

并化简可得速度狏的取值范围：

狏 ≤
Δ犚·μ

Δ犳·犿ｍａｘ＋犳０
＝

犮

２犜（Δ犳·犿ｍａｘ＋犳０）

（１４）

系统受距离分辨率的限制，对所测量的目标

速度有此上限值。

假设在一次雷达测速（一个ＣＰＩ持续时间内）

过程中，目标的位移很小，则可认为在此次测量中

目标的距离走动犲犚 为固定值。公式（９）的相位补

偿处理可重新表示为

犘（犻）＝ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犚

犮
］·

ｅｘｐ［－ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２狀·Δ犚

犮
］＝

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）·（－
２狏

犮
·

犻犕犜ｓ）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犲犚

犮
］

（１５）

对补偿后的相位作ＭＴＤ，可得

犛ＭＴＤ＝∑
犖－１

犻＝０

ｅｘｐ［－ｊ
２π

犖
·犻·

Δ犳·犿犻＋犳０

犳０
·

（２狏
犮
犕犜ｓ犳０犖－犽２）］·ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·

犿犻＋犳０）
２犲犚

犮
］ （１６）

式中，ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋犳０）
２犲犚

犮
］为补偿残留项，因

为犿犻为随机调制的通信信息，故犿犻服从离散均匀

分布，则补偿残留项可视为信号的乘性噪声，取值离

散且等概率。当犲犚 取值
Δ犚

２
时噪声对信号的影响

最大，此时噪声均值为犈＝
１

犿∑
犿

犻＝１

ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·犿犻＋

犳０）
Δ犚

犮
］，噪声方差为犇＝

１

犿－１∑
犿

犻＝１

［ｅｘｐ［ｊ２π（Δ犳·

犿犻＋犳０）
Δ犚

犮
］－犈］

２。

３　仿真实验

本文按照表１所给的参数进行了仿真实验，添

加信噪比为－１０ｄＢ的高斯白噪声，预先在场景中

设置了一个径向速度为７ｍ／ｓ，距离为１５ｍ的运

动目标。仿真中采用的频移间隔为最小频移间隔

１／犜的整数倍。

如图７（ａ）所示，为对已去除通信信息的回波

信号作ＦＦＴ处理的等高线图，未经过尺度变换处

理，可以看到受载波增量影响，峰值频率不在一条

直线上，存在频率扩展现象，若对此时的信号作

ＭＴＤ处理将会有幅值较高的旁瓣出现，图７（ｂ）为

尺度变换处理之后的等高线图，此时的频率保持
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在一条直线上，即目标多普勒能在同一频点积累。

表１　一体化系统仿真参数表

参数 参数值

射频频率 ２４ＧＨｚ

信号带宽 ２００ＭＨｚ

ＭＦＳＫ最小频移间隔 ０．６ＭＨｚ

单个符号采样点数 ２００

采样频率 １２０ＭＨｚ

进制数犓 ≥４

相干处理间隔ＣＰＩ ０．６ｓ

散射系数 ０．０６

（ａ）未经处理的多普勒扩展图

（ｂ）尺度变换后的多普勒扩展图

图７　尺度变换前后对比图

图８（ａ）、（ｂ）分别给出了经４ＦＳＫ调制的信

号，在１倍最小频移间隔的条件下，采用本文方法

前后所得到的距离多普勒图，图８（ｂ）中的能量更

为集中。图８（ｃ）、（ｄ）分别给出了８倍最小频移间

隔条件下的距离多普勒图。可以看到随着频移间

隔的增大，乘性噪声对目标测速的影响也在变大，

采用传统ＭＴＤ检测方法，ＭＴＤ后的能量较为分

散，不能集中在同一个频点处，故如图８（ｃ）所示会

有很多旁瓣。且在频移间隔为８倍最小频移间隔的

情况下，传统方法已经不能正常测量目标速度，而采

用本文提出的多普勒尺度变换与相位补偿处理过

后，与未经处理相比，对旁瓣的抑制效果显著，ＭＴＤ

后的能量更加集中，目标速度更为明确。图８（ｂ）与

图８（ｄ）同样也会有较小干扰出现，这是由于系统距

离分辨率的限制，干扰项不能完全消除而导致的乘

性噪声影响，文中公式（１５）已有说明。

由式（１６）可知，频移间隔一定时，乘性噪声的大

（ａ）传统ＭＴＤ方法的距离多普勒图

（ｂ）尺度变换后的距离多普勒图

（ｃ）传统ＭＴＤ方法的距离多普勒图

（ｄ）尺度变换后的距离多普勒图

图８　传统ＭＴＤ方法与本文方法对比
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小只与通信调制进制数相关，进制数越高对相位项

的影响也就越大。为更好地了解乘性噪声对测速的

影响，图９为采用本文方法后，进制数与多普勒主旁

瓣比趋势图。此处的主旁瓣比可以理解为图８（ｃ）中

ＭＴＤ后测得速度的峰值幅度最大值与旁瓣值的比

值，随着进制数的增加，多普勒主旁瓣比在减小，即

测速受到的干扰变大，难分辨出真实的速度信息，当

比值趋于１时，已经不能正常测速。

图９　进制数与主旁瓣比趋势图

４　结束语

本文设计了一种基于 ＭＦＳＫＦＭＣＷ 的雷达

通信一体化波形，在车载ＦＭＣＷ波形的基础上引

入了频移键控，从而加载通信信息，将ＦＭＣＷ 作

为ＭＦＳＫ调制的载波，对ＦＭＣＷ 体制的改动不

大，保留了原有ＦＭＣＷ雷达的优势，具有良好的通

信与雷达性能。相比于现有的 ＭＳＫ，２ＦＳＫ通信，

ＭＦＳＫＦＭＣＷ有更好的频带利用率以及较高的扩

频增益。具有良好的恒包络特性及较高的距离分辨

率。本文通过多普勒尺度变换处理，很好地解决了

因加载通信信息而导致的相干积累不能在同一频点

的问题，但因系统距离分辨率的限制，测速会受到一

个与通信载波增量相关的乘性类噪声项影响，此影

响与通信进制数成正相关，因此需要在通信调制效

率与雷达测速性能之间做出权衡。
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一种空管雷达风电场干扰抑制方法


张　衡
１，唐　瑾

２，林　强
１，焦　艳

２

（１．空军预警学院，湖北武汉４３００１９；２．四创电子股份有限公司，安徽合肥２３００８８）

　　摘　要：风电场作为一种特殊的大型障碍物，具有复杂的电磁散射特性，会对空管雷达产生严重影响。

针对空管雷达受风电场干扰的现实问题，本文提出了一种双波束并行处理抑制方法。首先依据风电场杂波

和目标在高度和回波特征上的差异，结合空管雷达特点，构建了抑制系统的框架和流程；其次利用双波束的

幅度和相位信息，设计了高度估计的方法；最后提出了杂波估计和抑制方法。实验仿真结果表明，该方法能

够有效识别风电场干扰，提升空管雷达的抗风电场干扰能力。
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０　引 言

近年来，随着资源供给的日趋紧张，以及环境

问题的日益突出，可再生环保资源逐渐引起了人

们的重视。风能作为一种清洁无污染的可再生资

源得到了广泛的认可，风力发电是运用风能的一

种重要方式，其对于调整能源结构，节约资源利

用，保护生态环境，促进经济的高效可持续发展具

有重要的意义。

由于风力涡轮发电机（简称风轮机）庞大的尺

寸、强散射特性以及风轮机叶片的微动（Ｍｉｃｒｏ

ｍｏｔｉｏｎ）特征，风电场会对雷达产生严重的影

响［１３］。主要包括三个方面：１）风电场回波可能在

信号中占主导地位而遮挡来自飞机的回波信号，

导致“雷达盲区”；２）飞机航迹可能由于与来自风

电场的回波的错误关联而偏离其正确的路径；３）

风电场的回波可能导致在风电场附近产生高的

虚警。

空管雷达是两坐标雷达，由于没有多个波束，

风电场产生的回波和目标产生的回波具有同样的

特性，而且在幅度上更强一些，因此受风电场干扰

更加严重。目前，大部分空管雷达抑制风电场干

扰的方法是在风电场区域中进行距离方位门限调

整或者航迹起始准则的调整。这些方法在抑制干

扰的同时会显著降低雷达性能，并有可能使得空

管系统失效［４］。因此，本文根据传统空管雷达结

构特点和技术发展现状，提出采用高低波束并行

处理方法，构建空管雷达抗风电场干扰系统总体

框架，并设计了关键模块的流程和处理方法。仿
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真结果表明，该方案有效可行。

１　空管雷达及风轮机回波模型

１．１　空管雷达

　　在实际空管雷达站的建设中，一般将一次雷

达和二次雷达合装架设，充分发挥两种雷达探测

目标的不同机理，这样能够进行优势互补。合装

的空管雷达除了天线座及旋转机构外，两种雷达

都是按照双机热备份设计，确保能够全天候不间

断进行值班，其结构如图１所示。其中，空管一次

雷达的高低波束回波信号在接收机中进行合成，

没有进行独立处理。

图１　空管雷达系统组成框图

１．２　风轮机回波模型

一个完整的风轮机主要包括叶片、桅杆和引

擎舱三个部分，而且每个部分的电磁波散射特征

不同。桅杆和引擎舱相对雷达来说是静止的，对

电磁波有较强散射，表现为具有一定雷达截面积

的静止目标，与地物杂波一样，可当作地物杂波使

用动目标显示滤波器进行处理；叶片则处于转动

的状态，表现出运动目标的特征，且叶片不同部分

的转动线速度不同，故其雷达回波信号具有很宽

的多普勒谱［５７］。

雷达与风轮机叶片位置关系如图２所示。点

犗为风轮机叶片的旋转中心，点犘 为旋转叶片上

的任一散射点，点犃为雷达所在位置，直线犃犗方

向为雷达波束方向（ＬｉｎｅｏｆＳｉｇｈｔ，ＬＯＳ），雷达与

叶片旋转中心的距离为犇。

图２　雷达与风轮机叶片位置关系

以散射点犘为例进行分析。雷达波束相对于

风轮机的方位角为 ∠犅犗犆，记为α；雷达波束相

对于风轮机的俯仰角为 ∠犃犗犣，记为β；雷达波

束与叶片散射点的夹角为∠犃犗犘，记为δ狋（）；叶

片散射点旋转角为 ∠犘犗犡 ，记为φ狋（）。根据空

间直线夹角公式可得四者之间的关系为

ｃｏｓδ狋（）＝ｓｉｎαｓｉｎβｃｏｓφ狋（）＋ｃｏｓβｓｉｎφ狋（）

（１）

点犘到叶片旋转中心的距离记为狉狀 ，在远场

条件下 狉狀／犇（ ）２→０，因此可得点犘 到雷达的距

离为

犱狆狋（）＝ 犇
２
＋狉

２
狀－２犇狉狀ｃｏｓδ狋（）槡 ≈

犇－狉狀ｃｏｓδ狋（） （２）

若发射信号为单载频信号，其频率和波长分

别为犳ｃ和λ，光速为犮，则散射点犘在雷达处的回

波信号为

犛狆狋（）＝ｅｘｐｊ２π犳ｃ狋－
２犱狆狋（）

犮（ ）［ ］｛ ｝＝

ｅｘｐｊ２π犳ｃ狋（ ）·ｅｘｐ－ｊ
４π犇

λ（ ）·

ｅｘｐｊ
４π狉狀ｃｏｓδ狋（）

λ［ ］ （３）

对上式进行去载频和去恒定相位项处理，可

得散射点犘回波的基带信号为

犛狆狋（）＝ｅｘｐｊ
４π狉狀ｃｏｓδ狋（）

λ［ ］ （４）

设叶片长度为犚，对上式进行积分可得整个

叶片回波的基带信号为

５２２２０２２年第２期 张衡：一种空管雷达风电场干扰抑制方法





犛ｓｕｍ狋（）＝∫
犚

０
ｅｘｐｊ

４π狉狀ｃｏｓδ狋（）

λ［ ］ｄ狉狀＝
犚·ｅｘｐｊ

２π犚ｃｏｓδ狋（）

λ［ ］·ｓｉｎｃｊ２犚ｃｏｓδ狋（）λ［ ］
（５）

若一个风轮机包含犓 个叶片，且第犓 个叶片

与雷达波束的夹角为δ犽狋（），可得所有叶片总回波

的基带信号为

犛ｂｌａ狋（）＝∑
犓

犽＝１

犛ｓｕｍ狋（）＝

∑
犓

犽＝１

犚·ｅｘｐｊ
２π犚ｃｏｓδ犽狋（）

λ［ ］·

ｓｉｎｃｊ
２犚ｃｏｓδ犽狋（）

λ［ ］ （６）

由风轮机回波模型可以看出，影响风轮机杂

波特征的参数主要有相对距离、叶片长度、叶片转

速、旋转初相、俯仰角和方位角等，其中叶片转速

和旋转初相的时变性较大，是影响风轮机杂波模

型的主要参数。

通常风轮机成片存在，风电场的回波模型可

以在上述模型的基础上进行改进，需要在考虑多

径和遮蔽影响的前提下进行研究［８］。

２　空管雷达风电场干扰抑制方法

风轮机的高度一般只有１００ｍ左右，并且其

回波特征相对固定，而空中目标的高度更高并且

其回波特征与风电场的回波特征存在较大的差

异。因此，本文在现有空管雷达结构基础上，提出

了一种风电场干扰抑制方法。该方法在一次雷达

中使用两个独立的并行处理的低波束和高波束接

收通道，并加入了高度估计和分类识别模块，如图

３所示。

图３　空管雷达抗风电场干扰设计结构框图

２．１　风电场干扰抑制流程

一次雷达收发模块向空间发射雷达波束，并

接收目标反射的高波束回波信号和低波束回波信

号；二次雷达收发模块向空中目标发送询问信号，

并接收目标发出的应答信号；低波束回波信号处

理模块对低波束回波信号进行检测，确定目标的

低波束检测幅度和相位；高波束回波信号处理模

块对高波束回波信号进行检测，确定目标高波束

的振幅和相位；一次雷达数据处理模块利用高低

波束检测到的振幅和相位计算目标的仰角，并利

用目标的仰角计算目标的估计高度。

当确定被检测到的目标是由于风电场引起的

杂波时，一次雷达数据处理模块向低波束和高波

束信号处理提供杂波检测反馈信号，表示检测错

误。低波束和高波束信号处理将进行第二次处

理，把风电场杂波从回波信号中去除，并确定当前

雷达回波信号中是否存在其他目标。

一次雷达数据处理模块可以通过三种条件来

判断检测是否是风电场杂波：①高低波束检测到

的目标的幅度是否高于到风电场杂波的幅度检测

门限；②估计的高度是否低于风电场杂波高度门

限；③检测目标的方位和距离与距离方位门限图

（存储雷达周边风电场位置）所示的风电场位置是

否对应。

一次雷达数据处理模块生成一次雷达探测信

息（距离、方位、振幅、多普勒值和估计高度），与二

次雷达的探测信息（距离、方位、振幅、多普勒值、

高度和身份）进行融合，并进行点航迹处理。考虑

到杂波剩余会引起错误的检测，分类识别模块根

据多个扫描的检测信息，通过综合分析各阶段处

理数据和改进的数据关联处理，还可以进一步提

高飞机和风电场杂波的识别能力。

２．２　高度估计

对于不同目标，由于雷达反射截面积（ＲＣＳ）、

距离、仰角等差异，回波信号幅度不同，不能直接

根据信号幅度大小确定目标仰角或高度。但高低

波束通道接收到的同一目标回波信号的幅度差则

只与图４中的高低波束增益差有关。

对图４中的两个增益曲线作差，可以得到回波

幅度差，也就是比幅值和目标仰角的对应关系，如
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图４　高低波束俯仰面增益仿真图

图５所示。图５通常称之为比幅角敏函数曲线。

对于空管一次雷达，得到高低波束回波比幅曲线

后，再根据比幅角敏函数，就可以得到目标的

仰角［９１０］。

图５　比幅角敏函数曲线仿真图

类似比幅角敏函数，利用高低波束回波之间

的相位差，也就是比相值和目标仰角之间的对应

关系，还可以得到比相角敏函数曲线，如图６所示。

比幅法和比相法测仰角均存在多值，即测仰

角模糊问题。可以综合利用比幅、比相角敏函数

信息解模糊的方法得到目标的仰角［１１］。

测得目标仰角后，结合雷达获得的目标距离

信息，根据下式可以得到目标的高度。

犎＝犺＋
犚
２

２犪
＋犚ｓｉｎθ （７）

式中，犺为雷达天线架高，犪为等效地球半径，取

８４９３ｋｍ，犚为目标距离，θ为目标仰角。

由于天线平台水平误差和天线波束指向误

差、非标准大气折射误差、阵地周边环境等外界因

图６　比相角敏函数曲线仿真图

素引起的误差，以及机内噪声接收通道幅相等雷

达自身因素引起的误差等因素会对测高精度产生

影响，因此高度估计需要进行校准。高度估计校

准以二次雷达的高度信息为基准，对一次雷达高

度估计进行周期性地修正。

２．３　杂波的估计与抑制

２．３．１　杂波的估计

利用风电场回波的时频特征，根据风轮机“时频

闪烁”与风轮机微动参数间的对应关系，借鉴图像处

理的相关知识，对风轮机的转速和初相进行估计。

１）　转速估计

图７　叶片转动与峰值时刻对应关系示意图

目前主流的风轮机叶片数量均为３，每两片叶

片之间的夹角为１２０°。在风轮机叶片旋转过程

中，当雷达视线垂直照射叶片时的风轮机回波达

到最强，出现一个峰值，如图７所示。随着叶片的

转动，峰值周期性地出现，且任意两个相邻的峰值

对应的时间间隔相同，在该时间间隔内风轮机旋

转了６０°，也即转过了１／６转。因此可根据峰值出

现的时间间隔Δ狋，求得风轮机的转速估计值（单

位：ｒ／ｓ）为

犳
＾

ｒｏｔ＝１／６Δ狋 （８）
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通过寻峰函数找到峰值出现对应的时刻，便

可以对风轮机的转速进行估计。

２）　风轮机初始相位估计

基于时域波形图的风轮机微动参数提取方法

不仅可以提取叶片的旋转频率，同时还可以根据

峰值出现的位置估计风轮机叶片的初始相位。假

设初始时刻狋０的叶片初始相位为θ０，当回波出现

第一个波峰时刻狋１时，叶片转过的角度为θ１，如图

８所示。要判断叶片的初始相位估计值，还需借助

时频域波形图的闪烁时刻，若第一个波峰出现时

的时频闪烁值为正，此时的初始相位估计值为［１２］

θ^０＝θ１＋π／２＝２π犳^ｒｏｔ狋１＋π／２ （９）

若第一个波峰出现时的时频闪烁值为负，此

时的初始相位估计值为

θ^０＝θ１－π／２＝２π犳^ｒｏｔ狋１－π／２ （１０）

因此对初始相位θ^０的求解实际上可以转化为

对犳^ｒｏｔ和狋１的求解，式（８）已给出犳^ｒｏｔ的求解方式，

而对狋１的求解只需根据时域波形图提取第一个峰

值时刻值狋１，即可求得其中一个叶片的初始相位。

图８　峰值时刻与相位对应关系示意图

但是单独以第一个峰值时刻狋１作为风轮机叶

片初始相位的求解依据往往会因为测量误差等造

成估计值精度下降，存在很大的不确定性。可通

过所有波峰时刻求得第一个峰值时刻的平均值

狋
－

１，降低测量意外的发生，其求解过程如式（１１）

所示。

狋
－

１＝

狋１＋ 狋２－１／６犳ｒｏｔ（ ）＋ 狋３－２／６犳ｒｏｔ（ ）＋…＋ 狋狀－ 狀－１（ ）／６犳ｒｏｔ（ ）

狀

（１１）

由于相邻两个叶片间的初始相位相差２π／３，

因此其他叶片的初始相位可在这个叶片的初始相

位估计值θ^０基础上加上相应的叶片角度间隔，便

可得出所有三个叶片的初始相位。

２．３．２　杂波抑制

高低波束处理方法一致，下面以低波束处理

过程为例进行说明，处理流程如图９所示。

图９　风电场杂波滤波流程图

假设接收到的低波束信号为狉Ｌ狋（），脉冲压

缩波的自相关函数为狆狋（），接收机噪声为狀狋（），

有狀个风轮机回波信号和犕 个飞机目标。则接收

到的信号可以表示为

狉Ｌ狋（）＝∑
犖

犻＝１
犃犻ｅ

ｊθＬ犻
狆犻狋－τ犻（ ）＋

∑
犕

犽＝１
犃犽ｅ

ｊθＬ犽
狆犽狋－τ犽（ ）＋狀Ｌ狋（）

（１２）

式中：犃犻，τ犻，θＬ犻分别为第犻个风轮机的回波信

号的幅度、相位和时延；犃犽，τ犽，θＬ犽 分别为第犽

个目标的回波信号的幅度、相位和时延。

根据雷达回波信号的时频分析估计出风轮机

的转速和初相，得到风轮机杂波的幅值犃、相位θ
和时延τ。则从接收数据中滤除杂波后的信号为

狉狋（）＝狉Ｌ狋（）－犃ｅ
ｊθ
狆狋－τ（ ） （１３）

通过脉压后旁瓣的变化判断是否达到抑制

目的。

∫
τ－０．５犮＿狆

τ－０．５狆
狉（狋）ｄ狋＋∫

τ＋０．５犮＿狆

τ＋０．５狆
狉（狋）ｄ狋＜

∫
τ－０．５犮＿狆

τ－０．５狆
狉Ｌ（狋）ｄ狋＋∫

τ＋０．５犮＿狆

τ＋０．５狆
狉Ｌ（狋）ｄ狋［ ］δ

（１４）
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如果式（１４）成立，则令狉Ｌ狋（）＝狉狋（），狓狋（）＝

狓狋（）＋犃ｅ
ｊθ
狆狋－τ（ ）。其中，狆是没有进行脉冲

压缩的宽度，犮＿狆是脉冲压缩后宽度，δ是用来控

制期望的副瓣压缩量。如果式（１４）不成立，则令

狉Ｌ狋（）＝狉Ｌ狋（），狓狋（）＝狓狋（），再进行下一次迭

代，找出下一个峰值。

如果所有风轮机杂波信号得到合理估计，系

统从原始低波束回波数据中去除所有风轮机回波

估计信号，再进行多普勒处理。

３　实验及结果分析

实验参数设置：１）雷达参数　载频为２．８ＧＨｚ，

脉冲宽度为１００μｓ，脉冲重复频率为１０００Ｈｚ，多普

勒滤波器组个数为８；２）风轮机参数　距离雷达５０

ｋｍ，包含３个叶片，长度均为４０ｍ，叶片旋转速度为

１５ｒ／ｍｉｎ。叶片旋转面与雷达视线的夹角为２３°。

目标距离雷达５０ｋｍ，信噪比犛犖犚＝１５ｄＢ。风轮机

反射回波幅度服从瑞利分布，且与目标回波位于同

一距离单元，杂噪比犆犖犚＝３５ｄＢ。

图１０　检测性能曲线

图１１　检测概率随平均ＳＣＲ的变化曲线

图１０和图１１给出了采用本文所提风电场杂波

滤除方法后的目标检测性能曲线。为了便于比较，

图中也同时给出了采用传统的多普勒滤波器组进行

目标检测的性能曲线。需要说明的是，图中的结果

是５００次蒙特卡洛仿真结果的平均值，传统处理方

法是指传统空管雷达不进行专门的风电场杂波滤

除，由所有多普勒通道的检测结果进行数据融合后

得到的结果。从图１０可以看出，采用本文提出的风

电场杂波估计与滤波方法后，雷达在风电场杂波背

景中的目标检测性能得到了显著提升，尤其是在低

虚警概率情况下，检测性能提升可达５０％以上。从

图１１可以看出，当被检测单元的ＳＣＲ（信杂比）逐

渐降低时，仅采用传统的多普勒滤波器进行检测时，

雷达的检测性能下降严重，甚至导致无法检测到目

标。而本文所提方法几乎不受信杂比的影响，始终

保持了８０％以上的检测概率，表明了该方法的有效

性和稳健性。

４　结束语

本文分析了空管雷达受风电场干扰的原因，在

建立风轮机回波模型的基础上，根据现有空管雷达

结构，充分利用风电场杂波与目标回波特征差异，建

立了一种空管雷达抗风电场干扰方法，并从系统结

构和流程、高度估计和杂波估计以及抑制的流程和

方法等方面进行设计，提高了雷达抗风电场干扰的

能力。实验仿真结果验证了方法的有效性，该研究

对常规情报雷达设计也具有十分重要的参考价值。
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一种低剖面可重构全向圆极化天线的设计


黄　杰，孙虎成

（南京信息工程大学应用电磁学研究中心，江苏南京２１００４４）

　　摘　要：本文提出了一种低剖面极化可重构全向圆极化天线。该天线由一个１×４偶极子阵列天线和

一个单极子天线组成，通过设计可重构馈电网络来激励这两部分子天线，可产生左右旋可切换的全向圆极

化波。设计的馈电网络主要由一单刀双掷开关电路和一紧凑二阶３ｄＢ耦合器组成，从而可输出幅度相等、

相位差可在±９０°间切换的两路信号。将馈电网络的两输出端口分别与水平极化的偶极子阵列天线和垂直

极化的单极子天线相连，便可使天线在左旋圆极化（ＬＨＣＰ）和右旋圆极化（ＲＨＣＰ）两种辐射状态之间切换。

设计的天线总体截面积为５９．９×５９．９×πｍｍ
２，天线厚度为０．０５８λ０。测试结果表明，该天线在左右旋圆极

化状态下的阻抗带宽（｜犛１１｜＜－１０ｄＢ）分别为２１．５％（２．２４～２．７８ＧＨｚ）和１９．４％（２．３２～２．８１ＧＨｚ）。全

向左右旋圆极化状态的重叠轴比带宽（犃犚＜３ｄＢ）约为７％ （２．４４～２．６２ＧＨｚ）。天线的最高增益为－０．９

ｄＢ，水平面增益波动小于１．３ｄＢ。

关键词：极化可重构天线；圆极化；馈电网络；耦合器
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０　引 言

在现代无线通信系统中，极化可重构天线已

经引起了大量的关注［１４］，形成了广泛的应用。在

工作频带受限的情况下，通信天线极化的多样性

可以大大提升无线通信系统的性能［５６］。极化可重

构天线在增强系统通信能力同时可降低多径干

扰［７８］。另外一方面，水平面上辐射范围达３６０°的

全向天线因其较大的覆盖范围优势，也被广泛应





收稿日期：２０２１０１１９；修回日期：２０２１０３３０



用在各类无线移动通信系统、雷达系统、传感器网

络等技术领域［９１４］。

近几年，顺应现代无线通信技术的迅速发展，

人们提出了多种可重构全向圆极化天线［１５１８］。如

文献［１５］报道了一个具有６个偶极子的可重构圆

极化全向天线，通过控制偶极子天线单元上的４８

个ＰＩＮ二极管实现圆极化状态的切换。文献［１６］

提出了一个具有９根短路柱的可重构全向圆极化

天线，通过调控ＰＩＮ二极管状态改变天线单元的

电流路径从而实现圆极化方式的切换。文献［１７］

提出的设计是通过馈电网络控制１×４交叉偶极子

天线实现状态的切换。文献［１８］提出了一个包含

有环形偶极子和锥形天线的可重构圆极化天线，

利用馈电网络的设计拓宽了天线的轴比带宽，通

过调节馈电网络中的１２个ＰＩＮ二极管可以实现

水平、垂直和左右旋圆极化四种辐射状态。上述

研究工作主要采用两种方式调控天线的极化，即

在天线单元或馈电路径上添加ＰＩＮ二极管。在天

线单元数目较多和馈电网络较复杂时，需要采用

较多数量的ＰＩＮ二极管才能实现极化的可重构。

而使用过多ＰＩＮ二极管会增加设计复杂程度，同

时也给天线带来更多的损耗，降低天线性能。

本文提出了一种低剖面可重构全向圆极化天

线。天线的主体结构设计在一个双层圆形基板

上，通过ＰＩＮ二极管控制馈电网络中的紧凑二阶

３ｄＢ耦合器来切换天线左右旋圆极化状态。本文

将对天线的结构、仿真设计和测试作详细的介绍，

并对仿真与测试结果进行对比分析。

１　可重构全向圆极化天线设计

１．１　天线结构

　　图１展示了设计的可重构全向圆极化天线结

构。设计天线的横截面积为５９．９×５９．９×π

ｍｍ
２，上下层基板分别是ＦＲ４（εｒ＝４．４，犎１＝６．

４ｍｍ）和Ｒｏｇｅｒｓ－４３５０（εｒ＝３．６６，犎２＝３０ｍｉｌ）。

天线由垂直极化的偶极子阵列和水平极化的单极

子天线组成。垂直极化的单极子天线处于设计天

线的上层和中层。单极子天线的馈电点位于上层

橙色圆形的中心。添加１６根短路柱的单极子天线

能以较低的物理尺寸在预设频段内工作。１×４弧

形偶极子阵列辐射全向的水平极化波。偶极子天

图１　可重构全向圆极化天线结构

线的巴伦结构与馈电网络相连处于天线下层。辐

射水平极化波的偶极子臂在天线的中层。因偶极

子天线对单极子天线全向辐射性能有一定的影

响，经过仿真优化将偶极子辐射臂的部分枝节经

通孔延伸至天线的上层。天线是用ＡｎｓｏｆｔＨＦＳＳ

进行仿真设计，优化后的结构参数如表１所示。

表１　可重构全向圆极化天线的结构参数

参数 值／ｍｍ 参数 值／ｍｍ 参数 值／ｍｍ

犚１ ５９．９

犚２
５１．１

犚３ ４２．３

犚４ ３２．２

犱１ １．６

犱２ １

θ１ ２０．１

θ２ ２０

θ３ ２０

θ４ ９．９

犇１ ２２．３

犇２ ４４．３５

犇３ ３．５

犇４ １０．９

狑１ ０．９

狑２ ０．９８

狑３ ０．３７

狑４ １．６３

狑５ ０．３７

狑６ ２．３

狑７ ０．４
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续表

参数 值／ｍｍ

犾１ ５．２

犾２ ６．８

犾３ １２．３

犾４ ８．８

参数 值／ｍｍ

犾５ ５．８７

犾６ ６．２

犾７ １９．１

犾８ １８．４

集总元件

参数 值

犚５ １００Ω

犚６ ７３Ω

犔 ６０ｎＨ

犆 １０ｐＦ

１．２　馈电网络设计

图２是天线馈电网络的原理框图。设计的馈

电网络主要包含一个紧凑二阶３ｄＢ耦合器和一单

刀双掷开关电路。天线通过馈电网络以不同的相

位差同时激励偶极子阵列和单极子天线从而辐射

出左右旋圆极化波。

图２　馈电网络框图

图３是馈电网络中３ｄＢ耦合器的等效电路

图，为一个二阶的３ｄＢ耦合器。相比于传统的

３ｄＢ耦合器，本设计通过微带线优化布局有效地

实现了二阶３ｄＢ耦合器尺寸小型化，并且在一个

较宽的频段内，该耦合器可以同时实现能量均分

和稳定相移。耦合器的输出端口犘３、犘４分别与偶

极子阵列天线和单极子天线相连。图４给出了单

刀双掷开关电路的原理图，其中ＰＩＮ二极管承担

着开关的作用，可通过改变二极管的通断状态选

择耦合器的信号输入端口。二极管犛１、犛２与３ｄＢ

耦合器输入端口犘１相连，二极管犛３、犛４控制着端

口犘２。当二极管犛１、犛４导通时，端口犘１、犘２均短

路接地，馈电网络处于非工作状态。当二极管犛１、

犛３断开，犛２导通时，信号从端口犘１输入；当二极

管犛２、犛４断开，犛３导通时，信号从端口犘２ 输入。

可以看出当通过调控二极管打开二阶耦合器犘１、

犘２其中一个端口，对应的直通端口与耦合端口可

获得幅值相等、相位差为±９０°的射频能量。根据

这一特性可以用来调整垂直与水平极化波之间的

相位差，从而产生左右旋圆极化。

图３　３ｄＢ耦合器的等效电路图

图４　单刀双掷开关原理图

图５给出了可调馈电网络的仿真结果。该可

调网络的回波损耗在２．０～３．６ＧＨｚ频段内保持

在－１０ｄＢ以下。在频段２．４～３．０ＧＨｚ可调馈电

网络可实现端口犘３与犘４在等幅能量输出的情况

下，保持两端口间（±９０°±５°）相位差的切换。仿

真结果验证了网络设计的合理性。

图５　可调馈电网络的仿真结果
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２　重构机理

水平极化的偶极子阵列天线和垂直极化的单

极子天线在水平面上的远场分量可写为犈 与犈θ。

犈 与犈θ之间的相位差可由连接单极子和偶极子

阵列的馈电网络控制。在远场上天线辐射的总场

可表示为

犈


＝狘犈狘ｅ
－ｊ狋


＾
＋狘犈θ狘θ

＾ （１）

式中狋为犈θ与犈 之间的相位差。当狋＝π／２时，

天线的总场为左旋圆极化；当狋＝－π／２时，天线

辐射右旋圆极化波。通过控制馈电网络中ＰＩＮ二

极管改变天线的辐射模式，馈电网络中各状态下

的偏置电压如表２所示。

表２　左右旋圆极化下的偏置电压

极化 犞１ 犞２ 犞３

ＬＨＣＰ ＋６Ｖ ＋３Ｖ ０Ｖ

ＲＨＣＰ ０Ｖ ＋３Ｖ ＋６Ｖ

２．１　左旋圆极化

天线通过馈电网络同时激励单极子天线和偶

极子阵列辐射水平极化波和垂直极化波产生左旋

圆极化。如图６当偏置电路中犞１端输入为６Ｖ、

犞２端输入为＋３Ｖ、犞３端置零时，二极管犛２、犛４导

通，犛１、犛３截止。此时，端口犘１处于工作状态，端

口犘２接地。直通端口犘３与耦合端口犘４获得的

能量幅值相等，相位上犘３超前犘４９０°，即狋＝π／２。

因此在远场上天线辐射的总场可表示为

图６　左旋圆极化网络馈电路径示意图

犈


＝ｊ狘犈狘
＾

＋狘犈θ狘θ
＾ （２）

天线辐射全向左旋圆极化波。

２．２　右旋圆极化

如图７当偏置电路犞１ 为０Ｖ，犞２ 依然是＋３

Ｖ，犞３置＋６犞时，端口犘２工作，犘１接地。二极管

犛１、犛３ 导通，犛２、犛４ 截止。相比于左旋圆极化状

态，右旋圆极化状态下的工作端口为端口犘２。输

出能量相等的情况下，相位上犘３ 滞后犘４９０°，即

狋＝－π／２。此时天线处于右旋圆极化工作状态，

远场上天线辐射的总场可表示为

犈

＝狘犈狘

＾

＋ｊ狘犈θ狘θ
＾ （３）

图７　右旋圆极化网络馈电路径示意图

３　实验与结果

为了验证低剖面可重构全向圆极化的天线设

计，加工、装配并测试了天线实物。由于该天线包

含较多的层板、通孔和集总元件，在装配时需要将

两层基板贴合并校准各通孔的位置，从而引入一

定的加工误差。如基板贴合间的缝隙、加工的通

孔补偿和集总元件属性误差等。并且与仿真中采

用的集总端口相比，实际天线加工测试中使用

ＳＭＡ连接头对天线进行信号输入的。ＳＭＡ的探

针与天线地板相连于中层；金属外层与馈电网络

焊接在天线下层以保持测试时的ＳＭＡ头的稳定

连接。图８是天线的实物图片，测试结果与仿真结

果基本吻合，实物天线可重构极化方式并辐射全

向圆极化波。
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图８　天线实物照片

图９是天线仿真与实测的｜犛１１｜结果。天线在

左右旋圆极化状态下的阻抗带宽（｜犛１１｜＜ －１０

ｄＢ）分别为２１．５％ （２．２４～２．７８ＧＨｚ）和１９．４％

（２．３２～２．８１ＧＨｚ）。如图１０所示，天线在左右旋

圆极化状态下轴比带宽（犃犚＜３ｄＢ）分别为７％

（２．４４～２．６２ＧＨｚ）和１０％（２．３８～２．６３ＧＨｚ），两

种状态的重叠轴比带宽约为７％。图１１给出了

２．４５ＧＨｚ下天线各状态的辐射方向图。天线的

最大圆极化增益为－０．９ｄＢ。水平面上左右旋全

向辐射的增益波动约为１．３ｄＢ。在０°～３６０°的范

围内天线均可以实现状态切换和左右旋圆极化的

辐射效果。馈电网络的功率分配和相位切换功能

在仿真与实测中均得到了验证。

图９　可重构全向圆极化天线的犛１１测试与仿真结果

实测中，单极子天线和偶极子天线阵列与耦

合器间阻抗匹配较仿真有偏差，主要由基板间的

缝隙和集总元件真实值与仿真设定值之间存在差

异等原因导致。阻抗匹配影响馈电网络功率分配

功能和相移的效果，因而天线在测试实验中与仿

真存在差异。除此之外，部分馈电网络同时与

ＳＭＡ连接头金属外层和ＰＩＮ二极管犛２、犛３相连。

图１０　可重构全向圆极化天线左右旋圆极化的轴比

（ａ）左旋圆极化

（ｂ）右旋圆极化

图１１　可重构全向圆极化天线的辐射方向图

在实验测试转动天线时，连接头受力会造成相接

的馈电网络部分与基板和ＰＩＮ二极管连接处存在

松动。连接处松动产生的空隙会导致ＰＩＮ二极管

接触不良并影响阻抗匹配，同时也削弱了馈电网

络的功能，降低了天线的性能。同时因为接头焊

接处为高集成区域，ＳＭＡ连接头的加入给焊接带

来难度。测试中连接头因为焊接的原因一定程度

上影响了天线的匹配状态，同时连接头自身的辐

射作用也不可忽略，从而导致全向天线的性能也

与仿真发生了偏差。虽然结果存在偏差，但天线

整体仍能辐射全向圆极化波并且可以在左右旋圆

极化间灵活地切换。
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４　结束语

本文设计了一个低剖面全向圆极化天线，通

过馈电网络实现了该天线的工作状态可重构。馈

电网络调控偶极子阵列和单极子天线在远场上辐

射的水平与垂直极化波间的相位差，从而产生了可

切换的左右旋圆极化波。测试结果表明，天线左右

旋圆极化的重叠带宽（｜犛１１｜＜－１０ｄＢ）约为１５．９％

（２．３７～２．７８ＧＨｚ）。重叠轴比带宽（犃犚＜３ｄＢ）约

为７％（２．４４～２．６２ＧＨｚ）。在水平面上天线各状态

下全向辐射的增益波动均小于１．３ｄＢ。本设计天线

有全向圆极化可切换和低剖面特性，适用于空间无

线通信系统。
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