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一种基于MMF-FRM的低复杂度信道化接收机结构
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摘　要：　为实现时域重叠信号的全概率接收和跨信道信号重构，降低窄过渡带信道化结构的复杂度，提出一种

基于调制屏蔽滤波器频率响应屏蔽（Modulation Masking Filter Frequency Response Masking， MMF-FRM）技术的信道化

接收机结构 . 通过对原型屏蔽滤波器进行调制得到两个分支屏蔽滤波器，给出了基于MMF-FRM的窄过渡带滤波器设

计方法 . 推导出一种基于MMF-FRM的低复杂度信道化接收机结构，该信道化结构解决了多相分解受FRM（Frequency 
Response Masking）滤波器组限制的问题，并分析了该结构的有限字长性质和纹波系数 . 用Xilinx System Generator进行

了硬件实现与仿真，在采样速率为 1 GHz，信道数为 8 的条件下，提出的信道化接收机结构比多相信道化结构节省

74.1%的乘法器资源，比FRM信道化结构节省13.5%的乘法器资源 .
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Abstract:　In order to realize the full probability reception of time-domain overlapping signals and cross-channel sig⁃
nal reconstruction, reduce the complexity of channelized structure with narrow transition bandwidth, a channelized receiver 
structure based on modulation masking filter frequency response masking (MMF-FRM) is proposed. Two branch masking 
filters are obtained by modulating the prototype masking filter, and the MMF-FRM based narrow transition bandwidth filter 
design method is presented. A low complexity channelized receiver structure based on MMF-FRM is derived. This structure 
solves the problem of polyphase decomposition limited by frequency response masking (FRM) filter bank, and the finite 
word length property and ripple of this structure are analyzed. The hardware implementation and simulation are carried out 
using the Xilinx System Generator. Under 1 GHz sampling frequency and 8 channels condition, the proposed channelized 
receiver structure saves 74.1% multiplier resources compared with the polyphase channelized receiver structure, and 13.5% 
compared with the FRM channelized structure.
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1　引言

针对新型雷达瞬时带宽越来越宽的特点，对电子

侦察系统提出了宽带信号接收与处理的要求 . 信道化

接收机是宽带接收机的一种主要实现形式［1］，可以提高

接收机灵敏度，对宽带信号和时域重叠信号进行实时

接收与处理，但是存在信号跨信道等问题 . 窄过渡带滤

波器有利于减少信号重构误差，信道数量的增加也需

要更窄的过渡带，但窄过渡带会造成滤波器阶数增加，

提高乘法器资源占用 . 设计具有低复杂度的窄过渡带

滤波器，并利用各种信号处理技术将其扩展至信道化

结构中，降低信道化结构的复杂度，有利于推广到工程

实现中［2，3］，进而广泛应用于电子侦察、多载波通信、语

音信号处理等领域［4~6］.
频率响应屏蔽（Frequency Response Masking，FRM）

技术因其在窄过渡带滤波器设计方面的优势被广泛应

用 . 文献［7］设计了一种适用于宽带信道化器的基于

FRM 的非最大抽取可变带宽滤波器组 . 文献［8］将

FRM 技术应用于非均匀余弦调制滤波器组的设计中，

设计了具有窄过渡带的非均匀余弦调制滤波器组，同

时降低了滤波器组的计算复杂度 . 文献［9］提出了

WOLA（Weighted Overlap Add）并行结构的低时延 DFT
（Discrete Fourier Transform）滤波器组的设计和FPGA实

现方法，该方法可以进一步推广到基于 FRM 的多相结

构的低时延实现中 . 文献［10］提出了一种基于多相滤

波器组和高级快速傅里叶变换结构的高速数字谱仪设

计方案，并给出了具体的硬件设计与实现 . 文献［11］提

出了一种基于复指数调制的频率响应屏蔽技术，该结

构可应用于窄带信道化滤波器组结构中，但这一结构

只对屏蔽滤波器进行了多相分解，没有给出整个滤波

器组的多相分解结构，应用于高速系统时需要对部分

滤波器进行并行处理 . 文献［12］采用两级屏蔽滤波的

方法对窄过渡带滤波器的设计进行了优化，进一步降

低了频率响应屏蔽滤波器的复杂度，但将其推广至多

相信道化结构时，对两级屏蔽滤波器进行多相分解将

更加繁琐 . 文献［13］提出了一种低复杂度的基于 FRM
技术的调制滤波器组结构，然而由于 FRM 中插值倍数

无法与信道数满足整数倍关系，只能对屏蔽滤波器进

行多相分解 .
针对窄过渡带信道化结构复杂度高的问题，本文

提出了一种基于调制屏蔽滤波器频率响应屏蔽（Modu⁃
lation Masking Filter-Frequency Response Masking，MMF-

FRM）技术的低复杂度信道化接收机结构，利用 MMF-

FRM 技术设计具有窄过渡带的原型滤波器，并将其应

用于多相信道化接收机结构中 . 本文提出的基于MMF-

FRM 的信道化结构与现有的窄过渡带信道化结构相

比，消耗更少的乘法器资源 .

2　MMF-FRM技术及其性质

2. 1　MMF-FRM技术

FRM技术是一种窄过渡带滤波器的低复杂度实现

方法，如式（1）所示

H (z)=Ha (zL )HMa (z)+Hc (zL )HMc (z) （1）
其中，Ha (zL )和 Hc (zL )为互补滤波器，由 Ha (z)和 Hc (z)

通过 L 倍插值得到，HMa (z) 和 HMc (z) 为两个屏蔽滤

波器 .
FFT（Fast Fourier Transform）算法可以有效降低并

行傅里叶变换的复杂度，多相信道化结构通常借助FFT
或 IFFT（Inverse Fast Fourier Transform）算法实现，所以

信道数为 K = 2n，信道带宽为 2π/2n，nÎN *. 基于这一特

点提出了一种改进的FRM技术以适应多相信道化结构

的特点和多相分解的需求 . MMF-FRM技术的频域表示

如图 1所示，由图可知抽取因子L = 2m，mÎN *，且 n £m.
从而可以得到 L/KÎN *，这将是 FRM 滤波器组多相分

解的必要条件 .

合成滤波器 H (z)的通带截止频率和阻带起始频

率分别为 ωp 和 ωs，且 ωs +ωp = 2π/K，L = MK，M Î N *.
原型低通滤波器Hp (z)为半带滤波器，ωap 和ωas 分别是

其通带截止频率和阻带起始频率，原型屏蔽滤波器

HM (z)的通带截止频率和阻带起始频率分别为ωMp 和

ωMs. Ha (z)、Hc (z)、HMa (z)和 HMc (z)分别由原型低通滤

图1　调制屏蔽滤波器频率响应屏蔽技术的频域表示
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波器和原型屏蔽滤波器通过调制得到，如式（2）、式

（3）所示 .
ì
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ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

Ha (z)= ∑
n = 0

Na

hp (n)e
j
π
2

(n -
Na

2
)
z-n

Hc (z)= ∑
n = 0

Na

hp (n)e
-j
π
2

(n -
Na

2
)
z-n

（2）

其中，hp (n)为原型低通滤波器的单位脉冲响应，Na为原

型屏蔽滤波器的阶数 .
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HMa (z)= ∑
n = 0

NM

hM (n)e
(-1)P j

π
2L

(n -
NM

2
)
z-n

HMc (z)= ∑
n = 0

NM

hM (n)e
(-1)P - 1 j

π
2L

(n -
NM

2
)
z-n

（3）

其中，hM (n)为原型屏蔽滤波器的单位脉冲响应，NM 为

原型屏蔽滤波器的阶数，P =M - 1PÎN.
Hp (z)和HM (z)的参数由给定的合成滤波器H (z)得

到，计算公式如表1所示

设 HR (z)= ∑
n = 0

Na

hp (n)cos
π
2

(n -
Na

2
)z-n， H I (z)=

∑
n = 0

Na

hp (n)sin
π
2

(n -
Na

2
)z-n，式（2）可以写作

ì
í
î

Ha (z)=HR (z)+ jH I (z)

Hc (z)=HR (z)- jH I (z)
（4）

因为hp (n)为半带滤波器，则

HR (z)= ∑
n = 0

Na

hp (n)cos
π
2

(n -
Na

2
)z-n =

1
2

z
-

Na

2 （5）
同理，式（3）可以表示为

ì
í
î

HMa (z)=HMR (z)+ jHMI (z)

HMc (z)=HMR (z)- jHMI (z)
（6）

其 中 HMR (z) = ∑
n = 0

NM

hM (n)cos
π

2L
(n -

NM

2
) z-n HMI (z) = 

(-1)P∑
n = 0

NM

hM (n)sin
π

2L
(n -

NM

2
) z-n.

将式（4）~式（6）代入式（1）可得 MMF-FRM 方法的

表达式为

H ( z ) = 2HR( zL ) HMR( z ) - 2H I( zL ) HMI( z )
= z

-
Na L

2 HMR( z ) - 2H I( zL ) HMI( z ) （7）
MMF-FRM方法的实现结构如图2所示 .

2. 2　MMF-FRM滤波器纹波特性

设Ha (ejωL )、Hc (ejωL )、HMa (ejω )和HMc (ejω )分别为滤

波器Ha (zL )、Hc (zL )、HMa (z)和HMc (z)的零相位相应 . 设

Ha (ω) 和 δa (ω) 为零相位响应 Ha (ejωL ) 的期望值和纹

波［14］. 在零相位响应 Ha (ejωL ) 的通带 Ha (ω)= 1，阻带

Ha (ω)= 0，过 渡 带 Ha (ω) 与 Ha (ejωL ) 相 等 . 同 理 ，设

Hc (ω)、HMa (ω)、HMc (ω)、δc (ω)、δMa (ω)和 δMc (ω)分别为零

相位响应 Hc (ejωL )、HMa (ejω )和 HMc (ejω )的期望值和纹

波 . 并进一步将屏蔽滤波器通带波纹记作 δMap (ω)和

δMcp (ω)，阻带波纹记作 δMas (ω)和 δMcs (ω).
根据半带滤波器频谱的互补特性，可得 δa (ω)+

δc (ω)= 0，Ha (ω)+Hc (ω)= 1.
设 H (ω)和 δ(ω)为合成滤波器的零相位响应 H (ejω )

的期望值和纹波，由式（1）得
H (ω)+ δ(ω)=[Ha (ω)+ δa (ω)][HMa (ω)+ δMa (ω)]

                         +[Hc (ω)+ δc (ω)][HMc (ω)+ δMc (ω)]
   

（8）
将 MMF-FRM 过程的频谱划分成图 3 所示的 6 部

分，讨论 Ha (z)、Hc (z)、HMa (z)和 HMc (z)的波纹与合成滤

波器 H (z)的波纹的关系 . 在推导过程中不考虑二阶及

更高阶项的影响 .

频段1：H (ω)= 1，式（8）可以简化为
δ(ω)=Ha (ω)δMap (ω)+Hc (ω)δMcp (ω)

=  Ha (ω)[δMap (ω)- δMcp (ω)]+ δMcp (ω) （9）
因为0 <Ha (ω)< 1

|δ(ω)| £max{|δMap (ω)| |δMcp (ω)|} （10）
频段2：H (ω)= 1，式（8）可以简化为

δ(ω)= δa (ω)+ δMap (ω)+ δc (ω) （11）
因为 δa (ω)+ δc (ω)= 0

表1　原型滤波器参数计算公式

频率

ωap

π
2
-

(ωs -ωp )L

2

ωas

π
2
+

(ωs -ωp )L

2

ωMp

π
K

-
ωap

L

ωMs

π
K

+
ωap

L

图2　MMF-FRM实现框图

图3　MMF-FRM方法频域分段示意图
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δ(ω)= δMap (ω) （12）
频段3：H (ω)= 1，式（8）可以简化为

δ(ω)=HMa (ω)δa (ω)+ δc (ω)+ δMcp (ω)

=  [1 -HMa (ω)]δc (ω)+ δMcp (ω) （13）
因为0 <HMa (ω)< 1

|δ(ω)| £ |δc (ω)| + |δMcp (ω)| （14）
频段4：H (ω)= 0，式（8）可以简化为

δ(ω)= δMas (ω)+HMc (ω)δc (ω) （15）
因为0 <HMc (ω)< 1

|δ(ω)| £ |δMas (ω)| + |δc (ω)| （16）
频段5：H (ω)= 0，式（8）可以简化为

δ(ω)=Ha (ω)δMas (ω)+Hc (ω)δMcs (ω)

=  Ha (ω)[δMas (ω)- δMcs (ω)]+ δMcs (ω) （17）
因为0 <Ha (ω)< 1

|δ(ω)| £max{|δMas (ω)| |δMcs (ω)|} （18）
频段6与频段2相同

δ(ω)=
ì
í
î

δMas (ω) Ha (ω)= 1

δMcs (ω) Ha (ω)= 0
（19）

通过上述推导可知，在频段 1、2、5和 6合成滤波器

H (z)的波纹只与 δMa (ω)或 δMc (ω)有关，在频段 3和 4与

δMa (ω)或 δMc (ω)和 δa (ω)或 δc (ω)有关 .
2. 3　MMF-FRM技术的有限字长效应

硬件实现时滤波器的系数精度是有限的，这会对

滤波器的频率响应产生影响，导致滤波器不能达到理

想的参数 . 本节将分析字长有限的单位脉冲响应对滤

波器频率响应产生的影响［15］.
h(n)为滤波器 H (z)的单位脉冲响应，Dh(n)为有限

字长产生的舍入误差 . 字长有限的单位脉冲响应 h' (n)

记作

h' (n)= h(n)+ Dh(n) （20）
h' (n)的零相位响应写作

H' (ejω )= ∑
n = 0

Nh

[h(n)+ Dh(n)]e
-jω(n -

Nh

2
)

=H (ejω )+ ∑
n = 0

Nh

Dh(n)e
-jω(n -

Nh

2
)

=H (ω)+ δ(ω)+ ∑
n = 0

Nh

Dh(n)e
-jω(n -

Nh

2
) （21）

其中H (ω)和 δ(ω)为无限精度零相位响应H (ejω )的期望

值和波纹，Nh为滤波器H (z)的阶数 .
设 D(ω)= δ(ω)+ ∑

n = 0

Nh

Dh(n)e
-jω(n -

Nh

2
)
，式（21）可 以 表

示为

H' (ejω )=H (ω)+ D(ω) （22）
同理，滤波器 Ha (zL )、Hc (zL )、HMa (z)和 HMc (z)也可

以表示为式（22）所示的形式，参考 2.2节的推导过程可

以得到滤波器受有限字长效应的影响，如表2所示 .

由式（21）可知 D(ω) 受滤波器阶数、舍入误差和

δ(ω)影响，当 δ(ω)和滤波器字长（舍入误差）给定时，滤

波器阶数是主要的影响因素 .
3　基于MMF-FRM的多相信道化结构及其

实现方法

3. 1　基于MMF-FRM的多相信道化结构推导

如图 4 所示的信道化结构中第 k 信道的信道化输

出如式（23）所示 .

yk (m)= x(n)e-jωkn⊗ h(n)|n =mD （23）
其中，ωk =

2πk
K

，K为信道数量，D为信号降采样的倍数 .
式（7）的时域表示为

h(n)= 2h'R (n)⊗ hMR (n)- 2h'I (n)⊗ hMI (n) （24）
其中 h(n)、hMR (n)、hMI (n)、hR (n)、hI (n) 分别为滤波器

H (z)、HMR (z)、HMI (z)、HR (z)、H I (z) 的单位脉冲响应，

h'R (n)、h'I (n)是由hR (n)、hI (n)经过L倍插值得到的 .
令

ì
í
î

ïï
ïï

rk (m)= x(n)e-jωkn⊗[h'R (n)⊗ hMR (n)] |n =mD

ik (m)= x(n)e-jωkn⊗[h'I (n)⊗ hMI (n)] |n =mD

，得

yk (m)= 2rk (m)- 2ik (m) （25）
rk (m)= ∑

r = 0

Nh

x(n - r)e-jωk (n - r) [h'R (r)⊗ hMR (r)] |n =mD

= ∑
r = 0

Nh

x(mD - r)e-jωk (mD - r)∑
l = 0

Na L

h'R (l)hMR (r - l)

    
（26）

表2　子滤波器误差对合成滤波器的影响

频率范围

频段1
频段2
频段3
频段4
频段5
频段6

合成滤波器误差

|Δ(ω)| £max{|ΔMa (ω)| |ΔMc (ω)|}

Δ(ω)= ΔMa (ω)

|Δ(ω)| £ |Δa (ω)| + |ΔMc (ω)|

|Δ(ω)| £ |ΔMa (ω)| + |Δc (ω)|

|Δ(ω)| £max{|ΔMa (ω)| |ΔMc (ω)|}

Δ(ω)= ΔMa (ω) or ΔMc (ω)

图4　信道化结构
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令 r = rK + p，对滤波器进行多相分解［16］，设 K =

FD FÎ{12}，则

rk (m)= ∑
p = 0

K - 1∑
r = 0

Nh '

x(mD - rK - p)e-jωk (mD - rK - p)

×∑
l = 0

Na L

h'R (l)hMR (rK + p - l)

= ∑
p = 0

K - 1∑
r = 0

Nh '

x[(m - rF)D - p]e-jωk (m - rF)D

×∑
l = 0

Na L

h'R (l)hMR (rK + p - l)ejωk p
（27）

由于 h'R (l)的插值倍数 L 是信道数 K 的整数倍，可

以得到∑
l = 0

Na L

h'R (l)hMR (rK + p - l)= h'R (rK)⊗ hMR (rK + p).
令hMR (rK + p)= hMRp (r)，式（27）可以写作

rk (m)= ∑
p = 0

K - 1

ejωk p∑
r = 0

Nh '

x[(m - rF)D - p]e-jωk (m - rF)D

×h'R (rK)⊗ hMRp (r)

= (-1)
2mk

F ∑
p = 0

K - 1

x(mD - p)⊗ hR (
mD
L

)

⊗hMRp (
m
F

)ejωk p （28）
同理，可得

ik (m)= (-1)
2mk

F ∑
p = 0

K - 1

x(mD - p)⊗ hI (
mD
L

)

⊗hMIp (
m
F

)ejωk p

（29）
将式（28）、式（29）代入式（25）得

yk (m)= (-1)
2mk

F ∑
p = 0

K - 1

x(mD - p)⊗[2hR (
mD
L

)

⊗hMRp (
m
F

)- 2hI (
mD
L

)⊗ hMIp (
m
F

)]ejωk p
（30）

由式（30）可得，基于MMF-FRM的多相信道化结构

如图 5所示，滤波过程完全工作在数据降采样之后，更

易于工程实现 .

3. 2 基于MMF-FRM的多相分支屏蔽滤波实现结构

由 2.1节可知，HMR (z)和 HMI (z)由同一个原型屏蔽

滤波器通过正余弦调制得到，MMF-FRM滤波器组进行

多相分解后，多相分支屏蔽滤波器可以表示为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

HMRp (z)= ∑
n = 0

NM /K

hMp (n)cos
π

2L
(nK + p -

NM

2
) z-n

HMIp (z)= ∑
n = 0

NM /K

hMp (n)(-1)P sin
π

2L
(nK + p -

NM

2
) z-n

（31）

由式（31）可知，进行多相分解后子屏蔽滤波器的

正余弦调制因子是周期的 . 多相分支的屏蔽滤波过程

可以表示为

yRp (n)= ∑
r = 0

NMp

hMRp (r)x(n - r)

= ∑
r = 0

NMp

hMp (r)cos
π

2L
(rK + p -

NM

2
)x(n - r)

= ∑
r = 0

NMp

s(r)cos
π

2L
(rK + p -

NM

2
)

= ∑
k = 0

2P - 1

[ ∑
r = 0

ë ûNMp /(2P)

(-1)r s(2rP + k)]

× cos
π

2L
(Kk + p -

NM

2
) （32）

其中 s(r)= hMp (r)x(n - r)，ë û• 为向下取整，同理

yIp (n)= (-1)P ∑
k = 0

2P - 1

[ ∑
r = 0

ë ûNMp /(2P)

(-1)r s(2rP + k)]

× sin
π

2L
(Kk + p -

NM

2
) （33）

由式（32）、式（33）可知，当输入信号相同时，yRp (n)

和 yIp (n)的计算过程都包含数据与原型屏蔽滤波器系

数相乘的过程，只需要保证输入信号相同就可以一起

实现 . 多相分支屏蔽滤波过程的具体实现结构如图 6
所示 .

3. 3　复杂度分析

本节对几种窄过渡带信道化接收机结构的实现复杂

N点

IFFT

+
( )x n

1
z
−

1
z
−

1
z
−

D

D

D

+

+

MR,0 ( )FH z

MI,0 ( )FH z

MR,1( )FH z

MI,1( )FH z

MR, 1
( )F

K
H z−

MI, 1
( )F

K
H z−

I2 ( )
L

DH z

I2 ( )
L

DH z

I2 ( )
L

DH z

a

2

N L

Dz
−

a

2

N L

Dz
−

a

2

N L

Dz
−

0 ( )y m

1( )y m
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K
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2

( 1)
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2
( 1)

( 1)
m
K

F
−

−

图5　基于MMF-FRM的多相信道化结构

图6　多相分支屏蔽滤波实现结构
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度进行了对比分析，本文所考虑的复杂度为乘法器数量 .
信道数为8，在不同过渡带宽的情况下对比了几种窄过渡

带信道化接收机结构的复杂度，如表3、表4所示 . 以下各

FRM结构的复杂度都是用半带滤波器实现原型滤波器时

计算的，时延是信号采样率为1 GHz的情况下给出的 .
通过比较可以看出FRM技术可以有效降低窄过渡

带信道化结构的实现复杂度，但是相比多相结构会带

来滤波延时的增加 . 通过各种 FRM技术的比较可以看

出本文所提出的 MMF-FRM 技术在几乎不增加延时的

情况下可以获得更低的实现复杂度 .
4　基于MMF-FRM的多相信道化接收机结

构仿真

多相信道化接收机的实现首先需要根据给定的滤

波器参数选取合适的MMF-FRM子滤波器设计方案，然

后进行滤波器的多相分解和信道化接收机结构的

搭建 .
本节在采样率为 1 GHz 的情况下进行了 8 信道最

大抽取多相信道化结构的 Matlab 和 Xilinx System Gen⁃
erator（XSG）仿真 . 原型滤波器的参数为：过渡带宽

0.005π、通带波纹 0.01 dB、阻带衰减 60 dB. 表 5给出了

满足设计要求的子滤波器设计方案 . 由表 5可以看出，

在给定的参数下，当L = 16时该滤波器组乘法器消耗最

少，L = 8时延时最少，本节的仿真选择 L = 16时的设计

方案进行 .

4. 1　信道化接收机结构仿真

首先根据表 5 所示 L = 16 时的参数设计原型低通

滤波器和原型屏蔽滤波器，通过调制得到的MMF-FRM
子滤波器，如图 7所示为子滤波器幅频响应 . 图 8为合

成后的窄过渡带滤波器 H (z)的幅频响应，合成后的滤

波器满足过渡带宽 0.005π、通带波纹 0.01 dB、阻带衰减

60 dB的设计要求 .
信道化接收机搭建完成后为了验证其结构的正确

性和信号接收的实际效果，进行了基于Matlab的仿真，

输入频率分别为 160 MHz和 300 MHz的两个正弦信号 .
如图9所示为输入信号与信道化滤波器组的幅频特性 .
图10分别为8个信道的信号输出，如图9所示的信道1、
2、6和7有信号输出，同时输出信号的衰减达到了60 dB，
可以证明该信道化结构的正确性和可行性 .
4. 2　基于XSG的信道化接收机结构实现及仿真

本节给出了基于XSG的信道化结构的硬件实现及

仿真，硬件实现平台选择Virtex7 xc7vx690t-1ffg1761. 滤

波器系数采用 14 bit字长来实现，图 11给出了直接设计

表4　过渡带宽为0.004π时信道化结构复杂度

信道化结构

多相结构

FRM结构[8]

CEM-FRM结构[12]

MMF-FRM结构

复杂度

1 550
472
440
384

时延/ns
775
872
872
876

表3　过渡带宽为0.005π时信道化结构复杂度

信道化结构

多相结构

FRM结构[8]

CEM-FRM结构[12]

MMF-FRM结构

复杂度

1 390
416
400
360

时延/ns
695
704
712
716

表5　不同L时子滤波器参数

L

8
16
24
32
40
48

ωap

0.48π
0.46π
0.44π
0.42π
0.40π
0.38π

δa

0.000 56
0.000 56
0.000 56
0.000 56
0.000 56
0.000 56

Hp (z)阶数

166
82
54
42
34
26

ωMp

0.065 π
0.096 25π
0.106 67π

0.111 875 π
0.115 π

0.117 083 π

ωMs

0.19π
0.158 75π
0.483 33π

0.143 125 π
0.14π

0.137 917 π

RMp /dB

0.01
0.01
0.01
0.01
0.01
0.01

RMs /dB

65
65
65
65
65
65

HM (z)阶数

63
119
191
263
343
439

复杂度

440
360
408
488
584
696

延时

704
716
744
804
852
844

 

 

图7　MMF-FRM方法幅频响应

 

 

图8　合成滤波器幅频响应
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的滤波器和基于 MMF-FRM 的滤波器在有限字长情况

下的幅频响应，通过幅频特性图可以看出直接设计的

滤波器对有限字长更加敏感 .
图 5所示的数字信道化接收机按照数据速率可以

分为信号延时抽取和信道化滤波两部分，信号采样率

为 1 GHz，滤波和 IFFT过程工作在 125 MHz频率 . 工程

实现时延时抽取模块常通过串并转换并将数据按倒序

输入到信道化滤波模块实现 .
向信道化接收机注入与 4.1节相同的信号，得到如

图 12 所示的 8 信道输出信号的频谱，通过子信道信号

的频谱可知该硬件结构仿真满足 60 dB 阻带衰减和频

带划分的要求 .

在相同的仿真条件下，表 6给出了几种信道化结构

的硬件资源分析，本文提出的MMF-FRM信道化结构与

CEM-FRM信道化结构相比节省 10%的乘法器资源，与

多相信道化结构相比节省 74% 的乘法器资源，更有利

于在阵列信号处理系统中的应用 .

5　结论

本文提出了一种适用于多相信道化结构的 MMF-

FRM方法，分析了MMF-FRM方法的纹波特性和有限字

长性质 . 推导了基于 MMF-FRM 的多相信道化接收机

结构，解决了基于 FRM 技术的滤波器不能进行完全多

相分解的问题，并给出了一种屏蔽滤波器的低复杂度

实现方法 . 本文通过软件仿真验证了该结构的正确性，

并对该信道化结构进行了硬件实现仿真，对比了硬件

资源的占用情况 . 该方法可以有效降低窄过渡带信道

化结构的乘法器消耗，并且结构简单，利于工程实现 .

 

 

(a) 直接设计滤波器幅频响应

 

 

(b) MMF-FRM滤波器幅频响应

图11　有限字长滤波器幅频响应

 

 

图10　8信道输出信号频谱

 

 

图9　8信道滤波器组和输入信号
 

 

图12　硬件仿真8信道输出信号频谱

表6　不同信道化接收机硬件资源比较

资源

寄存器

查找表

乘法器

多相信道化

接收机

33 313/866 400
(3.9%)

32 499/433 200
(7.5%)

1 394/3 600
(38.7%)

CEM-FRM信道

化接收机

29 480/866 400
(3.4%)

46 381/433 200
(10.7%)

403/3 600
(11.2%)

MMF-FRM信道

化接收机

29 352/866 400
(3.4%)

52 149/433 200
(12.0%)

363/3 600
(10.1%)
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