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基于数字信道化的极微弱信号载波频率引导模块设计与实现
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摘  要:针对深空探测中常规点数的 FFT无法对极微弱信号进行精确的频率引导, 而超长点数的 FFT 无

法用现有器件实现,提出一种基于数字信道化的并行 FFT 频率引导方法。接收信号先经过数字信道化处理,

均匀划分为若干窄带信号, 然后分别对各子带信号进行 FFT 运算, 最后通过对各子带有效谱线的联合检测完

成载波频率的精确估计。在等效 219点FFT 的频率引导模块FPGA实现中, 通过FFT模块的复用节约了硬件资

源开销。测试结果表明:在 8MHz采样率下该模块的测频精度小于 10Hz。
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Abstract: In deep space exploration, normal points FFT cannot exactly fulfill the frequency guide for very weak signals while very

large size FFT cannot be computed by COTS. A parallel FFT method based on digital channelization is proposed to fulfill the frequency

guide. The input signal is first divided into several narrow bands and FFT is computed in every sub-band. Then frequency estimation is

performed by jointly detecting the valid sub-band spectrum lines. In FPGA implementation of the module equivalent to 29 points FFT, the

FFT module is reused for resource saving. The test results show that the resolution is less than 10Hz when the sampling rate is 8MHz.
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在深空探测中, 地面接收信号受航天器发射功率小、通信距离远的影响而变得极其微弱, 无法用常

规的信号处理技术处理, 而超窄带锁相技术因具备对极微弱信号的检测能力而在深空探测中得到应用。

当接收信号的多普勒频移很大时, 接收机的中频处理带宽远远大于捕获环路快捕带,使信号必须通过频

率引导才能进入锁相环的快捕带。另外,为了较快地捕获载波而在较宽的频率范围内进行扫描时,遥测

副载波调制信号的双边带特性使频率容易错锁在已调副载波上。针对上述两个问题, 有效的解决办法

就是用快速傅立叶变换( Fast Fourier Transform, FFT)对锁定前的信号进行频谱分析, 利用先验信息和一

定的算法确定载频的正确位置,然后引导锁相环 VCO使输入信号进入环路快捕带, 进而实现环路的快

速锁定。根据文献[ 1]的相关公式,接收信号的载噪比为 25dB#Hz、满足 10
- 5
的失锁概率的锁相环环路

带宽要小于30Hz,频率测量精度要达到 10Hz才能实现正确的引导。考虑用 500kHz主音测距,在多普勒

频率高达几百 kHz的超高动态环境下,频率的捕获带宽达到 2MHz。在2MHz带宽内实现10Hz精度的频

率估计, FFT 处理长度达到2
19
,目前的 FFT 器件无法实现。

线性调频变换( Chirp Z- transform, CZT)
[ 2]
和细化快速傅立叶变换( Zoom-FFT)

[ 3]
是两种经典的高分辨

率频谱细化算法。CZT 等价于离散时间傅立叶变换( DTFT)在部分频带上的频谱等间隔取样, Zoom-FFT
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则是对信号滤波抽取后再进行离散傅立叶变换( Discrete Fourier Transform, DFT)分析, 并且可通过 DFT

滤波器组来实现
[4]
。用这两种算法对整个信号带宽的部分频带进行频谱细化分析时, 原始信号首先要

通过 FFT 进行粗略的频谱估计, 获取需要细化分析的窄带频谱范围, 再在该窄带范围内通过 CZT 或

Zoom-FFT 进行频域细化分析
[5]
。当信号极其微弱的时候, 为获取窄带频谱范围的粗略估计, 需要足够

长的FFT 点数或足够次数的累积。若在 DFT 滤波器组实现Zoom-FFT 的算法中不进行粗估计,而直接通

过FFT 模块复用对各个子带进行谱分析,其实现难度和资源利用方面与基于 DFT 滤波器组的 Zoom-FFT

算法相当。文献[ 6]给出了一种宽带谱分析方法, 通过对 DFT 滤波器组各子带信号的 FFT 结果进行相

位补偿,然后以适当方式相加得到信号的频谱。本文基于文献[ 6]的思想提出了并行 FFT 测频的方法,

在文献[ 7]的基础上推导了实信号数字信道化的通用结构。通过合理设计原型滤波器参数和选取抽取

因子来重构信号的频谱, 通过对有效谱线的自适应门限检测和识别算法完成载波的精确定位,从而实现

对极微弱信号载频的正确引导。

1  实现原理

图 1 频率引导模块的实现原理
Fig. 1 Frequency guide module

频率引导模块是中频数字化测距接收

机的关键模块, 实现原理如图 1所示。带通

采样后的基带信号先经过数字信道化处理

划分为若干均匀子带,然后各子带的数据通

过SDRAM 进行数据块变换,完成数据的重

叠变换和时分复用, 变换后的数据块再通过

时域加窗、FFT 运算完成离散短时傅立叶变

换 ( Discrete Short Time Fourier Transform,

DSTFT) , 而后计算模平方得到信号谱图,最后通过谱线检测算法得到载波估计值送到VCO。

111  实信号数字信道化

数字信道化是用一个带抽取的滤波器组把均匀划分的子频带搬到基带的过程。取子信道个数 K=

4, 子信道的划分如图 2所示。图中,实线部分为真实信道, 虚线部分为对应的镜像信道。第 k 个子信道

的中心频率为 Xk= 2PkPK+ PP2K ( k= 0, 1, ,, K - 1)。低通原型滤波器通带截止频率 Xp = PP2K ,阻带
截止频率 Xs = PPK。子带的搬移过程如图 3所示。根据实信号频谱的对称性,取出正频谱或负频谱都

可以恢复原信号。

       图 2 信道划分( K = 4)
Fig. 2 Channel division(K = 4)

             图 3 子频带的搬移过程
Fig . 3 Frequency shift of sub-band

根据多速率抽取原理,第 k 个子带滤波后的基带信号uk ( m )的频谱满足- Xs [ Xk [ Xs ,M 倍抽取

后信号v k ( m)的频谱满足- MXs [ Xck [ MXs。要使 v k ( m)无频谱混叠,需 MXs [ P, 即
Xs [ PPM ( 1)

取式( 1)的临界条件 M = K ,则抽取后原型滤波器通带内的频谱满足- PP2 [ Xc[ PP2。由于各子带
滤波器的线性相位特性不影响输出频谱的幅度响应, 因此取出各子带信号 v k ( m )的通带频谱即可以无

失真地拼接出原信号的频谱。

为降低运算量, 数字信道化结构采用多相滤波实现。设 hLP ( n)为 N ( NPK= L , L 为正整数)阶低通

滤波器的冲激响应, 抽取倍数 M = K , 第 k 信道抽取后的输出为:

v k ( m) = [ S ( n) e
jX
k
n
] * hLP ( n ) n= mK = E

K- 1

p= 0
E

NPK- 1

i= 0
S ( mK - iK - p ) e

jX
k
( mK- iK- p)

hLP ( iK + p ) ( 2)
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式中/ * 0表示卷积。令 Sp (m ) = S (mK - p ) , hp ( i ) = hLP ( iK + p ) ,则

v k ( m ) = E
K- 1

p = 0
E
L- 1

i= 0

Sp ( m- i ) e
jX
k
( m- i )K

hp ( i ) e
- j X

k
p    

= E
K- 1

p = 0

Sp ( m ) e
jX
k
mK

* hp ( m) e
- jX

k
p
,  k = 0, 1, 2, ,, K - 1 ( 3)

令 xp (m ) = Sp ( m ) e
jX
k
mK
* hp ( m) , 将 xp ( m)和 Xk= 2PkPK + PP2K 代入式( 3)得:

v k ( m ) = E
K

p= 0
[ xp ( m ) e

- j
P
2K
p
] e

- j
2P
K
kp
= DFT [ xp ( m) e

- j
P
2K

p
] ( 4)

由式( 4)得出的数字信道化的高效结构如图 4所示。( )
*
表示取共轭,保证输出频谱的一致性。

图 4  信道化接收机的高效结构
Fig. 4 Efficient structure of digital channelized receiver

112  谱图计算

给定信号 x ( n) ,窗长等于DFT 点数的DSTFT 定义为:

X ( n, k ) = E
N- 1

m= 0
x ( m) w

*
(m - nM ) W

mk

N ,  k = 0, 1, ,, N - 1 ( 5)

w ( n)为分析窗函数, N 为窗长度, M 为滑动长度。

从式( 5)可以看出, DSTFT 实际上就是数据加窗后的 DFT 变换。实际应用中,往往采用滑动窗的方

法在时间分辨率和硬件资源占用两方面寻求折中,时间分辨率由滑动长度 M 决定。通常把DSTFT 的模

平方,也就是局部加窗信号 x ( m) w
*
( m- nM)的能量密度定义为谱图( Spectrum)。

Sp ecx ( n, k ) = X ( n, k)
2

( 6)

113  谱线检测算法

谱线检测采用自适应判决门限算法。设某一时刻的谱线幅值为{ ci i= 1, 2, ,, N} ,其中 N 为谱线

块长度。用一阶矩统计方法估计信号检测门限,实现简单、有效。设门限优化因子为 H,则谱线的检测

门限为

T = H# 1
N E

N- 1

i= 0
{ ci } ( 7)

门限优化因子 H可以通过计算机仿真得到,或者根据实测情况进行调整。

将低于门限的谱线幅值置零, 而超过门限的谱线幅值保持不变。在只有单载波的情况下只要搜索

门限检测结果的最大值就能得出载波的估计值。在同时存在多个副载波的情况下, 副载波的幅度有可

能大于载波,因此还需要根据频谱的对称性判断载波的位置。

2  关键模块的 FPGA实现

等效 2
19
点 FFT 的频率引导模块中取子信道个数 K= 128,则信道化后的各子带还需进行2

19P128P2=
8192点的 FFT 运算。FPGA实现过程为: AD采样数据送入数字信道化处理模块输出的 128路并行基带
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数据,按照每路 8192点组成数据块,每路按 1P8块长度滑动, 并对 128路数据用高倍时钟进行时分复用

后串行输出,完成时域加窗后, 用一个FFT 模块即可完成快速傅立叶变换。FFT 的频域数据经过模平方

运算得出信号的频谱图, 然后进行谱线检测和判决处理。

211  数字信道化的实现

128个子信道的数字信道化硬件实现流程如图 5所示。延时抽取部分由 1B128的串并转换实现;延
时抽取后的相位旋转只有 1、j、- 1、- j四种情况,通过 4选 1选择器即可实现;多相滤波的各路 FIR滤

波器采用全串行分布式( Distributed Arithmetic, DA)算法实现,节约硬件资源;滤波后的 128路并行数据

并串变换为 128点一组的串行数据流, 各点分别乘以不同的复常数相位因子,只需一个复数乘法器资

源;将相位旋转后的串行数据送到 FFT 模块完成128点的复数 FFT 运算,运算结果部分取共轭后送到数

据块变换模块。

212  数据块变换的实现

为了用一个FFT 模块完成128路的FFT 运算, 需把并行的 128路数据按每路8192点组成数据块,同

一子信道的数据滑动1P8即 1024点, 按信道顺序依次送入 FFT 模块。数据块变换示意图如图6所示,图

中/ x- y0表示子第 x 信道输出的第y 个数据块。若按 16位量化输入数据,数据块变换共需 32Mb 的存

储空间,这在FPGA 片内无法实现, 因此采用 FPGA 控制外部 RAM 完成块变换处理。HYNIX 公司的

HY57V281620HCTP- 6S的SDRAM,内部由 4个 BANK组成, 每个 BANK有 4096行和 512列,存储容量为

128Mb,数据宽度为 16位,最小时钟周期为6ns。对 SDRAM 的读写操作采用整页猝发模式,具体为:写数

据采用分段模式,一行数据分 8次写入,每次写 64个字,写操作在写入 64个字后采用中断命令结束,写

地址根据图 6的数据变换顺序由计数器的各个位组合生成。读数据时采用递增地址, 连续读出整页

( 512个)数据。

     图 5  数字信道化的 FPGA实现原理图

Fig . 5 Architecture for FPGA realization
            图 6 数据块变换示意图

Fig. 6 Data block transform

213  谱图的实现

数据块变换的 8192点P块的数据在时域乘以窗系数后, 送到 FFT 运算模块, 然后对 FFT 的结果进行

模平方计算, 输出谱图。窗函数选 8192点汉宁窗, 根据窗函数的对称性, 只把一半数据做成 16位的查

找表即可。FFT 运算采用 Xilinx 公司的 FFT-IPcore,按流水线( PipelinedPStreaming IPO)模式配置实现对加
窗后数据的实时变换。

3  实现与测试结果

实际系统以 8MHz的采样率对中频70MHz、带宽2MHz的信号进行带通采样, 然后在FPGA内进行信

号处理,系统的频率分辨率为 8MP128P8192= 716294Hz。硬件平台的主要组成为: ADC 采用ADI公司的
AD9446,实际测试有效位数为 1215b; FPGA 采用 Xilinx 公司的 C4VLX100; SDRAM 采用 HYNIX 公司的

HY57V281620HCTP- 6S。FPGA的资源消耗为: Slice 35, 371个,约 71%; BlockRAM 74个, 约 31%; DSP48

乘法器 51个, 约 53%。采用 50MHz调制带宽的微波信号源 E4438C 和自行研制的带宽为 800MHz热噪

声发生器对不同频率的单音信号进行测试,载噪比( CPN 0 )测试范围为 10~ 28dB#Hz。表 1为载噪比在

20dB#Hz时不同频点的测试结果。表 2~ 4分别为 70MHz、6919999MHz和 69199982MHz的单音在不同载
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噪比下的测试结果。
表 1 不同频点测试结果

Tab. 1  Test results for different frequency

序号 输入频率( Hz) 测量频率( Hz) 误差( Hz)

1 70 000 000 70 000 088 88

2 69 999 980 70 000 064 84

3 69 999 960 70 000 048 88

4 69 999 940 70 000 024 84

5 69 999 920 70 000 008 88

6 69 999 900 69 999 984 84

7 69 999 880 69 999 968 88

8 69 999 860 69 999 944 84

9 69 999 840 69 999 928 88

10 69 999 820 69 999 912 92

表 2 70MHz单音在不同 CPN 0 的测试结果

Tab. 2 70MHz test results in different CPN 0

序号 载噪比( dB#Hz) 测量频率( Hz) 误差(Hz)

1 28 70 000 088 88

2 26 70 000 088 88

3 24 70 000 088 88

4 22 70 000 088 88

5 20 70 000 088 88

6 18 70 000 088 88

7 16 70 000 088 88

8 14 70 000 088 88

9 12 不定

10 10 不定

表 3  691 9999MHz单音在不同 CPN 0 的测试结果

Tab. 3 6919999MHz test results in different CPN 0

序号 载噪比( dB#Hz) 测量频率( Hz) 误差( Hz)

1 28 69 999 984 84

2 26 69 999 984 84

3 24 69 999 984 84

4 22 69 999 984 84

5 20 69 999 984 84

6 18 69 999 984 84

7 16 69 999 984 84

8 14 69 999 984 84

9 12 不定

10 10 不定

表 4 69199982MHz单音在不同 CPN 0 的测试结果

Tab. 4  691 99982MHz test results in different CPN 0

序号 载噪比( dB#Hz) 测量频率( Hz) 误差(Hz)

1 28 69 999 912 92

2 26 69 999 912 92

3 24 69 999 912 92

4 22 69 999 912 92

5 20 69 999 912 92

6 18 69 999 912 92

7 16 69 999 912 92

8 14 69 999 912 92

9 12 不定

10 10 不定

  从测试结果可以看出,在载噪比大于14dB#Hz时,除去信号源与接收机之间由于不同时钟源引入的
88Hz固有频差外,信号的测量误差为 ? 4Hz,可以正确地分辨表 1中频差 20Hz的各个单音频点。当输

入载噪比小于 14dB#Hz时,频率的测量结果不确定。因为 716294Hz的频率分辨率使信号测量时的载噪
比比理论值约损失 818dB,再加上由于信号太弱、占用有效量化位数太少引起的量化噪声的影响,所以
在载噪比小于 14dB#Hz时,频谱上没有固定的最大峰值。对以上测试结果分析表明,基于信道化的频率
引导模块在深空探测中完全具备对- 180dBW以下的极微弱微波测距信号的检测和超窄带锁相环的正

确引导能力。

4  结 论

极微弱信号的快速捕获是深空探测中的关键技术问题。本文通过基于信道化的并行FFT 方法实现

了频率的高精度估计,解决了极微弱残留载波和抑制载波信号的高精度快速频率捕获问题。该方法思

路简单,工程实用性强。采用全数字化处理, 通过 FPGA软件化设计芯片, 具有较强的适应性和稳定性,

目前已在某深空探测测距接收样机中应用。
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