
第3章

CHAPTER
 

3

雷达基本原理

    

雷达利用电磁波对空间目标进行探测,在目标反射的回波中提取位置、速度、外形等空

间信息,结合适当的处理手段实现对目标的检测、测量跟踪与成像。该技术广泛应用于社会

经济发展(如气象预报、资源探测、环境监测等)和科学研究(天体研究、大气物理、电离层结

构研究等),星载与机载雷达目前已成为遥感中一类重要的传感器,因此雷达技术作为遥感

技术的关键支撑,在空间信息与通信技术框架中占有重要地位。本章将围绕雷达信号处理

展开,使读者对雷达系统工作原理有基本了解。首先,从系统层面出发介绍雷达信号的产生

与接收流程,明确雷达系统的基本组成与性能指标。在此基础上构建雷达信号模型,定义刻

画波形整体特征的参量,建立数学表示与实际系统对应关系。然后,讨论最大化雷达信号可

检测性的匹配滤波理论,引出作为雷达信号处理关键的脉冲压缩技术,便于读者深入理解雷

达系统中匹配滤波器的意义与实现。本章还将对多普勒处理进行讨论,包括动目标检测和

脉冲多普勒处理。最后,介绍雷达测量的基本原理,阐明雷达系统如何实现目标距离、角度、
多普勒频率的测量。

3.1 雷达信号的产生与接收

为了阐明雷达系统架构与基本原理,本节将以最常用的全相参脉冲雷达作为典型案例,
简要讲述其工作流程,并对与雷达信号产生和接收密切相关的发射及接收链路进行介绍。

全相参脉冲雷达系统的基本组成包括收发开关、天线、发射机和接收机4部分,具体结

构如图3-1所示。

图3-1 全相参脉冲雷达系统的结构
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  雷达系统的基本工作流程可以概括为以下6点内容。
(1)

 

雷达利用天线发射电磁信号。
(2)

 

被辐射能量在空间中传播并击中周围环境中的物体。
(3)

 

部分能量被位于雷达覆盖距离(范围)的潜在目标截获。
(4)

 

被截获的能量向不同方向重新辐射。
(5)

 

部分辐射能量作为回波返回到接收天线。
(6)

 

接收到的回波信号被适当地调节(放大、滤波、下变频和采样),进而雷达基于其特

性检测目标是否存在;
 

如果确定目标存在,则提供相关的空间信息,例如距离、径向速度、方
位角、俯仰角等。

收发开关使发射机与接收机能够共享同一天线进行信号传输。收发开关也被称为双工

器或环形器,用于防止发射高功率信号泄露导致接收链路元器件被烧毁。
天线将发射机产生的大功率信号转换为电磁波向目标进行定向辐射,并将反射回波转

换为电压形式馈入接收机进行检测。雷达系统中常见的天线类型包括透镜天线、抛物面反

射天线和相控阵天线。为了有效刻画天线的工作性能,定义了天线效率、方向系数、增益、有
效接收面积和波束宽度等关键参数。

定义3.1 天线效率:
 

天线辐射功率与输入功率之比。
天线效率用于衡量天线将电流转换为电磁波能量的有效程度,据定义可写为

η=
PΣ

PA
(3-1)

其中,PΣ 表示辐射功率,PA 表示天线的输入功率。
定义3.2 天线方向系数:

 

辐射功率相同的条件下,天线最大辐射方向某点与理想点源

天线在同一处的功率通量密度之比。
天线方向系数用于衡量天线定向辐射能量的能力,具有如下形式:

D=
Sm

S0 PΣ0=PΣ
=
E2m
E20 PΣ0=PΣ

(3-2)

其中,Sm 和E2m 分别为最大辐射方向的功率通量密度和场强,S0 和E20 分别为理想点源天

线的功率通量密度和场强。
定义3.3 天线增益:

 

输入功率相同的条件下,天线在最大辐射方向上的某一点的功率

通量密度与理想点源天线在同一处的功率通量密度之比。
根据天线增益定义,可表示为

G=
Sm

S0 PΣ0=PA

(3-3)

  天线增益中考虑了天线效率的影响,因此结合式(3-1)和式(3-2)天线增益可表示为

G=Dη (3-4)

  定义3.4 有效接收面积:
 

天线输出端的功率P 与入射平面波的功率通量密度S 之

比,即

Ae=
P
S

(3-5)

  天线的有效接收面积也被称为孔径,可以理解为Ae面积内所有的入射功率都被无损
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收集并输出至负载。有效接收面积与天线的物理尺寸A 成正比,具体关系为Ae=ρA,其
中,ρ为孔径效率。

定理3.1 孔径反映了天线的方向性,它与天线增益G 和信号波长λ间具有如下关系:

Ae=
λ2G
4π

(3-6)

证明:
 

考虑长度为l≪λ的无损对称振子,根据天线理论可知其增益G 为1.5,辐射电阻Rr=

80(πl)2/λ2。当天线与负载阻抗匹配时,负载能够获得的最大功率为

P=
|VL|

2

8Rr
=
(El)2

8Rr
其中,VL 为辐射电阻所获得的最大电压,E 为电场强度。

入射平面波的功率通量密度为

S=
E2

2Z
其中,Z 为传输介质的固有阻抗,自由空间中取值一般为120πΩ。

根据孔径的定义,可以得出对称振子的孔径为

Ae=
P
S =

(El)2

8Rr
2Z
E2

=
3λ2

8π=
λ2

4π×1.5=
λ2

4πG

  证毕。
定义3.5 波束宽度:

 

是天线辐射电场中最大辐射强度方向上的主瓣两侧半功率点的

夹角。
波束宽度可以理解为辐射功率降低3dB处的两点间的夹角,与波长λ 和孔径Ae 的关

系为

θ3dB ~
λ
Ae

(3-7)

  此参数反映了天线作为空间滤波器对于角度的区分能力。波束宽度越窄,角度分辨率

越高。
【例3-1】 某L波段雷达工作于1GHz,发射信号功率为3MW,假设雷达孔径效率

为1,配备最大增益为30dB的圆形天线,试求天线物理尺寸,以及55km处的功率通量

密度。
【解3-1】 根据式(3-6)与圆形面积公式,有下式成立:

D=
λ0
πρ

G

  由题意可知λ0=3×10
8/(1×109)=0.3m,代入上式即可得到天线直径:

D=
λ0
πρ

G =
0.3× 1000

π =3.02m

  理想点源天线在55km的功率通量密度为

S0=
P0
4πR2

=
3×106

4π(55×103)2
=78.9μW/m

2
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  根据式(3-3)可以得到此天线在相同位置的功率通量密度为

Sm=S0G=
(3×106)×103

4π(55×103)2
=78.9mW/m2

  雷达发射机的主要功能是产生所需强度的高频脉冲信号,并将高频信号馈送至天线,可
分为单级振荡式发射机和主振放大式发射机两类。全相参是指雷达发射脉冲的相位之间具

有确定的关系或统一的参考基准,此时通过测量回波脉冲间的相对相位,可以获得相位随时

间的变化率,从而能够方便地测量多普勒频率与速度。单级振荡式发射机采用射频振荡器

生成非相参信号,仅适用于测距,因此,在全相参系统中必须采用主振放大式发射机。全相

参雷达发射机主要由主控振荡器组、波形产生模块、脉冲调制器和射频功率放大器构成,如
图3-2所示。

图3-2 全相参雷达发射机结构

主控振荡器组包括基准频率源、相干振荡器、稳定本振和定时脉冲振荡器,其功能是基

于同一个标准频率源向发射机提供多种频率参考,主要通过分频或倍频的方法产生中频频

率fIF、本振频率fLO 和脉冲重复频率fT。
波形产生模块用于产生低功率的射频连续信号。波形发生器首先在相干振荡器的控制

下生成特定波形的中频信号,进而经混频器上变频至射频频率fRF,获得低电平的发射射频

信号。
脉冲调制器用于根据脉冲重复频率产生脉冲串作为射频功率放大器的控制信号,通常

可分为线性调制器和有源开关调制器两类。线性调制器利用输入信号前沿控制脉冲启动,
无源器件(时延线或脉冲形成的网路)完全放电后脉冲终止,放电特性决定了脉冲形状和持

续时间,一般难以获得陡峭的下降沿,但此种调制器的结构较为简单,便于小型化,且能够适

用于非正常负载。不同于线性调制器,有源开关调制器则利用输入信号前后沿来分别控制

脉冲的生成与终止,使脉冲下降沿较为陡峭,并且能够产生较为平坦的脉冲形状,灵活改变

脉冲持续时间和重复频率,但结构较线性调制器更为复杂,难以小型化。
射频功率放大器在脉冲信号控制下,通过对射频信号进行切分获得相参脉冲,并将其放

大至传输所需功率等级。雷达系统中射频放大器的常见实现形式包括线性束功率管(行波

管、速调管和混合速调管)、磁控管和固态晶体管放大器等。行波管能够精确控制雷达所传

输的高功率脉冲的宽度与频率;
 

速调管较行波管具有更高的增益和效率,但产生高峰值功

率时需要有效的屏蔽措施;
 

混合速调管则使用行波管的多腔代替自身谐振腔,使带宽性能
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有一定提升。磁控管尺寸较小易于集成,电压低于调速管,但噪声大、稳定性差,对平均功率

存在限制。固态晶体管放大器较其他形式放大器,具有更大的工作带宽,同时由于工作在低

压,易于维护,寿命较长,但也因此需要组合大量元件以获得所足够的功率放大能力,而且须

产生占空比较大的长脉冲,才能够获得良好的放大效率。
主振放大式发射机因其独特的优势而广泛应用于现代雷达系统,具体表现在以下3点。
(1)

 

能够产生相参脉冲信号。利用同一高稳低频基准源,经分频或倍频产生系统所需

频率信号,使雷达的发射脉冲间具有确定的相位关系。
(2)

 

频率稳定度高。由于采用相同基准源,其稳定度将决定输出射频信号的精度和稳

定度,可以采用恒温、抗振和稳压等措施有效提高稳定度,减少信号频谱展宽。
(3)

 

处理灵活性强。波形发生器中可以利用数字技术,灵活生成各种调制信号,实现复

杂波形体制。
雷达接收机从受到噪声和干扰等失配影响的接收射频信号中分选出微弱的回波信号,

并经过放大、滤波、解调和采样,再送至信号处理器或数据处理器等后端设备,目的在于充分

抑制噪声与干扰,并尽可能保留目标信息。常见的信号接收机类型可分为零中频接收机和

超外差式接收机。零中频接收机将射频信号直接下变频至基带,微弱的雷达回波信号很容

易被闪变效应噪声淹没。闪变效应噪声的功率谱密度与频率成反比关系,故也被称为1/f
噪声。此噪声会限制零中频接收机的灵敏度,影响雷达系统的性能。因此,目前工程中较为

常用的脉冲雷达接收机均采用超外差式结构,其基本构成如图3-3所示。

图3-3 超外差式接收机结构

注:
 

模数转换器(Analog-to-Digital
 

Converter,ADC)

超外差接收机利用多级电路实现射频信号到基带信号的转换,核心在于“射频-中频-基

带”的多级结构。接收机首先将信号混频至中频,放大后下变频至基带。这一处理流程具有

两方面优势:
 

一方面中频信号占据带宽比例更大,易于放大,同时中频信号的频率较射频有

所下降,还能够降低硬件处理能力需求,有效降低电路实现成本;
 

另一方面,以中频作为过

渡,结合中频放大操作可以获得更低的变换损耗,有效提升接收机灵敏度。
低噪声放大器在射频对接收的微弱回波进行放大,特点为噪声系数较低。根据级联系

统噪声系数性质可知,后级系统对整体噪声系数的影响会越来越小,接收机第一级组件的噪

声系数对接收机噪声特性起决定性作用,对于雷达接收信噪比的确定具有重要意义。因此,
工程中通常使用具有较低噪声系数的低噪声放大器进行前级放大,以提升接收机灵敏度。

混频器与发射机共用相同的稳定本振,将射频信号混频至中频。混频器的输出为射频

回波和本振信号的乘积,主要包括和频与差频分量,差频分量输出为中频信号,而和频分量

在输出时被滤波器抑制。
随着现场可编程门阵列(Field

 

Programmable
 

Gate
 

Array,FPGA)技术的发展,数模转

换器(Digital-to-Analog
 

Converter,DAC)的处理性能得到不断提升,数字化操作能够在靠
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近前端的位置实施。因此,现代雷达接收机中多采用数字下变频的方式直接分离I/Q支路

以获得数字基带信号。然后基带信号经过匹配滤波处理,以优化微弱回波信号的检测性能,
当杂波掩盖目标回波时,还会利用多普勒处理将运动目标回波从固定杂波中分离,以上技术

将在后续小节中详细介绍。最终,处理后的信号被送入后续数据处理器进行目标回波检测,
发现目标存在后,测量其角度、距离和径向速度,以获取目标相关的空间信息。

3.2 雷达信号的表示方法

数学工具作为理解和分析任何系统的根本手段,对雷达系统原理的阐明意义重大。雷

达中最基本的处理对象就是雷达信号,因此需要构建雷达信号在时域与频域中的数学表示,
以便利用相应分析手段剖析信号性质。雷达波形性能主要由波形特征决定,因此在性能分

析时,可以使用波形参量表示雷达信号,而不确定原理则在此种表示方法下规定了波形性能

的根本约束。

3.2.1 时域与频域的表示
 

在实际的雷达系统电路中传递与处理的信号均为实信号,为了便于进行数学分析,通常

采用复信号形式进行表达,对应解析信号表示。复信号可以利用傅里叶变换这一工具,将信

号转换到以复指数信号作为基的频域空间进行分析。
雷达系统产生的射频信号在时域可以表示为针对连续载波幅度和相位的调制,具体为

下述实信号的形式:

s(t)=a(t)cos[2πf0t+φ(t)] (3-8)
其中,f0 为雷达的载波频率,φ(t)为雷达信号的相位调制信号,a(t)为雷达信号的振幅调制

信号。在实际中,发射机的功放通常处于饱和放大状态,使a(t)作为一种无意调制,包含有

关发射机射频链路的非理想特性的信息。
实信号对应的复解析信号可以表示为

s~(t)=a(t)exp{j[2πf0t+φ(t)]}=x(t)exp(j2πf0t) (3-9)
其中,x(t)=a(t)exp[jφ(t)]为雷达系统的基带信号,即雷达信号复包络,exp(j2πf0t)为雷

达信号的复值载波。
根据欧拉公式分解指数项,解析信号还可以进一步表示为以下形式:

s~(t)=a(t)exp{j[2πf0t+φ(t)]}

=a(t)cos[2πf0t+φ(t)]+ja(t)sin[2πf0t+φ(t)]

=s(t)+js刀(t) (3-10)
其中,s刀(t)为 实 信 号s(t)的 希 尔 伯 特 变 换(Hilbert

 

Transform,HT),记 作s刀(t)=
HT[s(t)]。假设a(t)是带宽为B 的带限信号,其傅里叶变换A(f)满足:

A(f)=
A(f), |f|≤B
 
0, 其他 (3-11)

  若a(t)为窄带信号,即载波频率f0 远大于带宽B,则有

HT[a(t)cos(2πf0t+φ)]=a(t)sin(2πf0t+φ) (3-12)
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HT[a(t)sin(2πf0t+φ)]=-a(t)cos(2πf0t+φ) (3-13)

  根据傅里叶变换可得复信号的频域表示为
 

S
~(f)=∫

+∞

-∞
x(t)exp(j2πf0t)exp(-j2πft)dt

=∫
+∞

-∞
x(t)exp[-j2π(f-f0)t]dt (3-14)

=X(f-f0)

其中,X(f)=∫x(t)exp(-j2πft)dt为基带信号的频谱函数,表明复信号为基带信号频谱

搬移的结果。
进而,实信号的频域可通过同样的方式表示为

S(f)=∫
+∞

-∞
a(t)cos[2πf0t+φ(t)]exp(-j2πft)dt

=
1
2∫

+∞

-∞
a(t)exp[jφ(t)]exp[-j2π(f-f0)t]dt+

 12∫
+∞

-∞
a(t)exp[-jφ(t)]exp[-j2π(f0+f)t]dt (3-15)

=
1
2X(f-f0)+

1
2∫

+∞

-∞
a(t)exp[jφ(t)]exp[-j2π(-f0-f)t]dt  

*

=
1
2X(f-f0)+

1
2X*(-f0-f)

  由式(3-15)可以发现,复信号频谱为实信号频谱正频率部分的2倍。
结合希尔伯特变换也能得到同样结论,复信号频谱可写作:

S
~(f)=∫

+∞

-∞
s(t)exp(-j2πft)dt+j∫

+∞

-∞
s刀(t)exp(-j2πft)dt (3-16)

  根据希尔伯特变换性质可知,时域变换对应频域与-jsgn(f)相乘,所以有

S刀(f)=-jS(f)×sgn(f) (3-17)
其中,sgn(f)为符号函数,定义为

sgn(f)=
1, f>0
0, f=0
-1, f<0

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3-18)

那么,复信号频谱可表示为

S
~(f)=S(f)+jS刀(f)=S(f)+S(f)×sgn(f)=

2S(f), f>0
 
0, f<0 (3-19)

可以发现,此推导中复信号频谱在负频率部分应当为零,而式(3-14)中并未对此进行约束,
允许负频率上存在非零分量。实际上,只有复信号频谱仅在正频率处存在非零分量时,其虚

部为实部的希尔伯特变换关系才会成立。具体至上述分析,只有满足X(f-f0)=0,f<0
时,才会有s刀(t)=a(t)sin[2πf0t+φ(t)]成立。这说明,在实际中使用基带信号调制载波

信号时,输出实信号的频谱必须在正频率轴上包括全部基带谱,否则无法从调制信号恢复基

带信号。
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结合式(3-14)、式(3-15)和式(3-19)可知,给定载波频率f0 时,基带信号、复信号与实

信号中均包含了相同的信息,3者可以相互转换。因此,波形设计中仅针对基带信号进行研

究即可。上述分析同样适用将信号转换至中频的情景,此处不再赘述。

3.2.2 波形参量与不确定原理

尽管使用基带信号可完全表征雷达信号,但是在波形性能分析时,一般通过选定一些波

形参量作为信号特征量进行分析。令信号的能量为

E=∫
+∞

-∞
|x(t)|2dt=∫

+∞

-∞
|X(f)|2df (3-20)

  可以通过多阶原点矩来定义以下基本波形参量:

t- =
1
E∫

+∞

-∞
t|x(t)|2dt

f
-
=
1
E∫

+∞

-∞
f|X(f)|2df

t2=
1
E∫

+∞

-∞
t2|x(t)|2dt

f2=
1
E∫

+∞

-∞
f2|X(f)|2df

ft=
1
E∫

+∞

-∞
f(t)t|x(t)|2dt

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-21)

其中,f(t)=φ
·(t)表示信号瞬时频率,t和f 的幂次决定了矩的阶次。从物理概念的角度看

待以上参量,若认为|x(t)|2 和|X(f)|2 是质量的分布密度,那么一阶原点矩t- 和f
-

表示

重心位置,二阶原点矩t2 和f2 表示惯性半径的平方。对应于时域和频域进行理解,t- 和

f
-

表示信号位置,t2 和f2 表示信号围绕原点的离散程度。ft则作为二阶混合矩,反映信

号在时频面上偏离原点的程度。
二阶原点矩将会随着原点位置改变而变化,为了获得衡量信号离散程度(即偏离程度)

的统一度量,定义以下二阶中心矩:

T2e=
1
E∫

+∞

-∞
(t-t-)2|x(t)|2dt

B2e=
1
E∫

-∞

-∞
(f-f

-)2|X(f)|2df

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3-22)

其中,T2e和B2e分别为均方时宽和均方带宽,反映信号关于时域和频域重心的分散程度。
实际应用中通常采用有效时宽和有效带宽形式,可以分别表示为α=2πTe和β=2πBe。

为了简化分析,本书假设重心位于原点,即t-=0且f
-
=0,根据中心矩定义,所得结论

仍保有一般性。同时,认为信号具有归一化能量,即E=1。针对实信号,不确定性原理可以

写作:

βα≥π (3-23)
针对基带信号,不确定性原理的一般形式为

β2α2-κ2≥π2 (3-24)
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其中,κ为线性调频系数,具有二阶混合矩的形式。
原理表明,信号等效时宽与等效带宽的乘积将具有确定的下界,时域波形越窄,频谱范

围就会越宽。由于关系式中并不涉及“测量”这一问题,因此雷达波形不会限制时延和多普

勒的测量精度。当给定信噪比时,时间带宽积越大,测量精度越高。但是不同波形间模糊函

数的差异将会限制测量结果,模糊函数是关于时延和多普勒频率的二维函数,表明不论采用

何种波形,雷达对于目标的区分能力都有极限,它被广泛用于分析雷达波形的分辨率、旁瓣

性能与多普勒模糊及距离模糊等一系列指标。
值得注意的是,雷达系统的精度与分辨率间并没有直接的因果关系。例如,高距离精度

仅需波形频域能量集中于两端,呈现为稀疏谱,而高距离分辨率则需要波形带宽尽可能大,
并占满整个频谱。因此,可以将分辨率理解为测量精度的上界,良好的分辨率将保证测量精

度,反之则不然。

3.3 匹配滤波理论

雷达最基本的任务是对远距离目标的探测,根据雷达距离方程可知回波功率密度与目

标距离的4次方成反比,因此远距离目标的回波信号将会极为微弱。为了有效地从噪声和

干扰中检测目标回波信号并估计目标空间参数,人们将信号视为随机过程,从统计信号处理

的角度设计最优处理系统,这里的最优指在某种统计准则下的条件最优。当处理系统为采

取最大信噪比准则的线性滤波器时,便可得到匹配滤波器。匹配滤波可以等效于相关运算

实现,它被广泛应用于微弱信号检测。雷达接收机借助匹配滤波能够获得最大的输出信噪

比,从而实现最优的检测性能。

3.3.1 白噪声匹配滤波

为了利用数学工具分析匹配滤波原理,需要构建雷达系统传输模型。雷达发射信号经

过信道传输后得到的传输信号s(t)会受到加性噪声n(t)引入失配,接收信号可以表示为

r(t)=s(t)+n(t)=f(t)*q(t)+n(t)=∫
+∞

-∞
f(τ)q(t-τ)dτ+n(t) (3-25)

其中,f(t)为雷达发射信号,q(t)为雷达与目标间信道的冲击响应,*代表卷积运算。
以最大化输出信噪比为目标,匹配滤波器的设计等效于找到一个冲击响应为h(t)的线

性系统,信号通过此系统后能够最小化噪声影响。此时系统输出可以表示为

r⌒(t)=
 

s⌒(t)+w(t)=s(t)*h(t)+n(t)*h(t) (3-26)
其中,s⌒(t)为匹配滤波器输出信号,w(t)为匹配滤波器输出噪声。h(t)的傅里叶变换对应

匹配滤波器的传递函数 H(ω),即h(t)↔H(ω)。
信号检测中,主要根据系统输出判断目标信号的有无,因此需要通过最大化输出信噪比

来保障检测性能。最大信噪比准则具体实现形式为采样时系统输出信噪比的最大化,t=t0
时刻下,瞬时信噪比可以定义为信号瞬时功率与平均噪声功率的比值,即

SNR|t=t0
Δ |s⌒(t0)|

2

E{|w(t)|2}
(3-27)

  根据时频运算关系,可以将时域瞬时信号表示为
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s⌒(t0)=
1
2π∫

+∞

-∞
S(ω)H(ω)exp(jωt0)dω (3-28)

  同理,平均噪声能量可以表示为

E{|w(t)|2}=
1
2π∫

+∞

-∞
Gw(ω)dω=

1
2π∫

+∞

-∞
Gn(ω)|H(ω)|2dω (3-29)

其中,Gw(ω)为输出噪声的功率谱密度,Gn(ω)为输入噪声功率谱密度。根据白噪声功率

谱密度为常数的基本性质,即Gn(ω)=σ
2,可以将平均噪声能量简化为

E{|w(t)|2}=
σ2

2π∫
+∞

-∞
|H(ω)|2dω (3-30)

  那么,输出信噪比可以进一步表示为

SNRo=
∫

+∞

-∞
S(ω)H(ω)exp(jωt0)dω

2

2πσ2∫
+∞

-∞
|H(ω)|2dω

(3-31)

  定理3.2 能够最大化输出信噪比的匹配滤波器,其冲击响应是时域传输信号s(t)的
翻转和平移,即:

 

h(t)=s(t0-t)。
证明:

 

柯西-施瓦兹不等式常用于函数求解和不等关系的论证,其积分形式表达为

∫A(ω)B(ω)dω
2
≤∫|A(ω)|2dω∫|B(ω)|2dω (3-32)

  当且仅当B(ω)=cA*(ω)时,式(3-32)能够取等号。本书将结合柯西-施瓦兹不等式对

达到输出信噪比上界所需条件进行推导。令A(ω)=S(ω)exp(jωt0)和B(ω)=H(ω),可
以根据不等式得到如下关系:

∫
+∞

-∞
S(ω)H(ω)exp(jωt0)dω

2
≤∫

+∞

-∞
|S(ω)|2dω∫

+∞

-∞
|H(ω)|2dω (3-33)

  那么,最大输出信噪比可表示为

SNRmax=

1
2π∫

+∞

-∞
|S(ω)|2dω

σ2
(3-34)

  根据帕塞瓦尔定理,式(3-34)可进一步简化为

SNRmax=
∫

+∞

-∞
|s(t)|2dt

σ2
=

E
σ2

(3-35)

  由式(3-35)可知,匹配滤波器的输出信噪比仅为传输信号能量和噪声功率谱密度的函

数,这使雷达检测能力与波形相解耦,能够在不影响检测性能的同时,通过设计波形来优化

信息提取性能。
由于c为一常数,并不会影响结果的一般性,相当于对结果进行幅度缩放。因此假设

c=1。那么达到输出信噪比上界时,应有

H(ω)=A*(ω)=[S(ω)exp(jωt0)]
* =S*(ω)exp(-jωt0) (3-36)

  至此获得了匹配滤波器的传递函数,其对应的时域冲击响应为

h(t)=s*(t0-t) (3-37)
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  由于雷达系统中实际传输信号为实信号,匹配滤波器冲击响应可简化为

h(t)=s(t0-t) (3-38)

  可以发现匹配滤波器的冲击响应是时域无噪声接收信号s(t)的翻转和平移。
证毕。
这一定理可以理解为处理系统需要与未受噪声破坏的信号相匹配,而噪声是影响检测

性能的失配项。根据频域关系,最优处理系统的传递函数还可以进一步展开为

H(ω)=S*(ω)exp(-jωt0)=F*(ω)Q*(ω)exp(-jωt0) (3-39)
其中,F(ω)为频域发射信号,Q(ω)为信道频域响应。这一结构再次印证了上述分析,说明

处理系统所匹配的关键对象包括发射信号和传输信道特性两部分。
值得注意的是,时刻t0 的不同选择可能导致所得匹配滤波器为非因果系统,此类系统

在实际中并不存在,故而无法进行工程实现。但只要s(t)持续时间有限(通常可满足),总
能找到合适的时刻t0 以获得因果滤波器。根据式(3-38),可以利用卷积运算获得匹配滤波

器的输出:

r⌒(t)=r(t)*h(t)=∫
+∞

-∞
r(τ)h(t-τ)dτ=∫

+∞

-∞
r(τ)s(t0-t+τ)dτ (3-40)

  为了获得最优检测性能,需要使用t0 时刻的输出进行判决,即

r⌒(t0)=∫
+∞

-∞
r(τ)s(τ)dτ=∫

+∞

-∞
r(t)s(t)dt (3-41)

  上式恰好是时延为零时两信号间的相关操作,说明加性白噪声情景下的匹配滤波可以

采用相关接收机进行等效实现,实际中可以根据应用情景灵活选择。

3.3.2 有色噪声匹配滤波

有色噪声情景下,噪声的功率谱密度Gn(ω)并非常数,此时系统在t0时刻的输出信噪比为

SNR|t=t0 =

1
2π∫

+∞

-∞
H(ω)S(ω)exp(jωt0)dω

2

1
2π∫

+∞

-∞
Gn(ω)|H(ω)|2dω

(3-42)

  基于谱分解理论,可以将Gn(ω)分解为以下形式:

Gn(ω)=Ln(jω)L
*
n (jω)=|Ln(jω)|

2 (3-43)
其中,Ln(jω)为功率谱密度的维纳因子,它与其逆在Re{s}<0时具有解析性,使二者均对

应了最小相位系统。
遵循白噪声情景推导流程,利用柯西-施瓦兹不等式可得

SNR|t=t0 =

1
2π∫

+∞

-∞
L-1

n (jω)S(ω)expjωt0    Ln(jω)H(ω)  dω
2

∫
+∞

-∞
Gn(ω)|H(ω)|2dω

≤
1
2π∫

+∞

-∞
L-1

n (jω)S(ω)
2dω (3-44)

  当且仅当Ln(jω)H(ω)=[L
-1
n (jω)]*S*(ω)exp(-jωt0)时取得输出信噪比的上界为

SNRmax=
1
2π∫

+∞

-∞
|L-1

n (jω)S(ω)|
2dω=

1
2π∫

+∞

-∞

|S(ω)|2

Gn(ω)
dω (3-45)
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  此时,匹配滤波器的传递函数为

H(ω)=L-1
n (jω){L-1

n (jω)}
*S*(ω)exp(-jωt0)=

S*(ω)exp(-jωt0)
Gn(ω)

 

(3-46)

  对应的时域冲击响应为

h(t)=linv(t)*l
*
inv(-t)*s(t0-t) (3-47)

其中,linv(t)代表L-1
n (jω)的拉普拉斯逆变换。可知此响应对应了非因果系统,单纯调整采

样时刻t0 难以获得因果滤波器。

为了求取因果解,后续令v(t)和g(t)分别为Ln(jω)H(ω)和L-1
n (jω)S(ω)的逆变换。

根据维纳因子在复平面左半平面的解析性,可知v(t)和g(t)均具有因果性。利用帕塞瓦尔

定理可以得到信号幅度为

ζ=∫
+∞

-∞
v(t)g(t0-t)dt=

1
2π∫

+∞

-∞
{H(ω)Ln(jω)}{L-1

n (jω)S(ω)exp(jωt0)}dω

=
1
2π∫

+∞

-∞
H(ω)S(ω)exp(jωt0)dω (3-48)

  根据积分信号的因果性,式(3-48)可以改写为

ζ=∫
+∞

0
v(t)g(t0-t)dt=∫

+∞

-∞
v(t)g(t0-t)u(t)dt (3-49)

其中,u(t)为阶跃函数。
进一步假设g*(t0-t)u(t)↔K(ω),使用帕塞瓦尔定理可得

ζ=∫
+∞

-∞
v(t){g*(t0-t)u(t)}*dt=

1
2π∫

+∞

-∞
H(ω)Ln(jω)K

*(ω)dω (3-50)

  从而利用柯西-施瓦兹不等式可以推导得出输出信噪比满足的不等关系为

SNR|t=t0 =

1
2π∫

+∞

-∞
H(ω)Ln(jω)K

*(ω)dω
2

1
2π∫

+∞

-∞
|Ln(ω)H(ω)|

2dω
≤
1
2π∫

+∞

-∞
|K(ω)|2dω (3-51)

  此时,根据等式成立条件可以得到系统传递函数为

H(ω)=L-1
n (jω)K(ω) (3-52)

  对应的时域冲击响应为

h(t)=linv(t)*g
*(t0-t)u(t) (3-53)

  可以发现,阶跃函数u(t)去除了g*(t0-t)中非因果部分,从而使系统响应具备因果

性。式(3-53)表明匹配滤波器由传递函数为L-1
n (jω)和 K(ω)的系统相级联而成,而

g*(t0-t)恰好为白噪声下匹配滤波器形式,因此可以将有色噪声下的匹配滤波理解为通

过滤波器L-1
n (jω)将有色噪声白化,进而实施白噪声下的匹配滤波,以最大化输出信噪比。

3.3.3 脉冲压缩

为了获得良好的距离分辨率,一般需要减小脉冲长度以增大瞬时带宽,但窄脉冲信号在

相同功率水平下的传输能量较低,不利于远距离目标的检测,造成了系统灵敏度与距离分辨

率间相互制约。为了解决这一问题,雷达系统中通过波形设计解耦带宽与时宽,并利用匹配

滤波器压缩脉冲宽度,将信号能量集中在较短时段内。这样一来既可以采用宽脉冲获得较
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高发射功率,匹配滤波后又具有较大的瞬时带宽,能够兼顾远探测距离和高距离分辨率的需

求。因此,雷达中针对这类具备压缩特性的波形(如线性调频(Linear
 

Frequency
 

Modulation,

LFM)、相位编码)的匹配滤波处理也被称为脉冲压缩。接下来将以最早被提出,并在实际中

得到广泛应用的LFM脉冲波形为例,介绍雷达中脉冲压缩的具体实现。
雷达所发射的射频LFM脉冲信号可以表示为

sRF(t)=rect
t
Tp  cos(2πf0t+πKt2) (3-54)

其中,Tp为脉冲宽度,f0 为载波频率,K=|f2-f1|/Tp为调频率,f2 和f1 为截止频率。
那么,射频信号相对应的基带信号为

s(t)=rect
t
Tp  expjπKt2  (3-55)

  为了提高距离分辨率,LFM信号的时间带宽积|f2-f1|Tp一般远大于1,此时可以基

于菲涅尔积分近似计算其频谱为

S(f)≈
1
K
rectf

B  exp-jπf
2

K +j
π
4  (3-56)

其中,B=|f2-f1|为LFM脉冲信号带宽。
考虑探测情景为距离雷达R0 处存在径向速度为v 的运动目标,忽略距离导致的衰落

时接收射频信号应为发射信号的时延副本,即

sR(t)=sRF(t-Δ(t))=sRF(γ(t-t0)) (3-57)
其中,Δ(t)=t0-2v(t-t0)/c为传输时延,t0=2R0/c为初始位置所对应的传输时延,γ=
1+2v/c为与目标运动速度有关的系数。

下变频后的基带接收信号可以表示为

sr(t)=rect
γ(t-t0)

Tp

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 expjπKγ2(t-t0)

2  exp[j2πγf0(t-t0)]exp(-j2πf0t)

=rect
γ(t-t0)

Tp

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 expjπKγ2(t-t0)

2  exp[j2π(γ-1)f0(t-t0)]exp(-j2πf0t0)

(3-58)

  当目标运动速度远小于电磁波传播速度时,可以认为γ≈1,从而接收基带信号能够近似为

sr(t)≈exp(-j2πf0t0)exp[j2πfd(t-t0)]s(t-t0) (3-59)
其中,fd=2f0v/c=(γ-1)f0 为多普勒频率。

利用时域与频域运算关系,可以得到接收信号频谱为

Sr(f)≈exp(-j2πf0t0)S(f-fd)exp(-j2πft0) (3-60)

  由先前推导可知匹配滤波器的冲击响应须满足h(t)=s*(-t),此时滤波器输出为

so(t)=sr(t)*h(t)=∫
+∞

-∞
Sr(f)S

*(f)exp(j2πft)df (3-61)

结合式(3-60)和式(3-61),时域输出信号可近似为

so(t)≈TpsincBt- t0-
fd
K    􀭠

􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 exp(-j2πf0t0) (3-62)

其中,sinc(x)=sin(πx)/πx 为归一化采样函数。
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根据sinc函数性质可知,输出信号最大值在t=t0-fd/K 处取得,输出信号的脉冲宽

度约为1/B,相当于输入LFM脉冲信号的脉冲宽度被压缩至原来的1/TpB。匹配滤波器

输入信号和输出信号的脉冲宽度之比在脉冲压缩技术中被定义为压缩比,工程中通常根据

压缩比大小来选择不同实现方式,压缩比较小时采用时域相关方式,压缩比较大时采用频域

等效方式。
【例3-2】 考虑雷达系统采用LFM信号,载波频率为3GHz,脉宽Tp=20μs,带宽B=

15MHz,压缩比采用雷达系统典型值BTp=30×10=300。探测目标距离R0=100km,径
向运动速度v=200m/s,试推导LMF信号的脉冲压缩流程。

【解3-2】 图3-4展示了LFM信号的脉冲压缩流程,LFM发射脉冲基带信号的时域波

形如图3-4(a)所示。假设在目标距离为RS=95km时开始进行接收回波的采样,LFM 脉

冲信号经目标反射并叠加噪声后,接收信噪比SNRr=0时的回波信号如图3-4(b)所示。根

据式(3-62)可知,输出脉冲峰值时刻为

tpeak=t0-fd/K =
2
3×10-3-

2×3×109×200
3×108

15×106

20×10-6 ≈666.66μs (3-63)

  对应距离为

D=ctpeak/2=3×108×666.66×10-6/2≈100km
  匹配滤波器输出结果如图3-4(c)所示,脉冲宽度被压缩,峰值位置与理论距离对应。

图3-4 LFM信号的脉冲压缩流程



70   

3.4 多普勒处理

实际环境中除了接收机噪声影响目标检测,还存在自然环境(如陆地、海洋、气象等目

标)的回波,这些回波的强度可以大于目标回波多个数量级,极大影响了雷达对目标的探测,
因此人们将这些由自然环境产生的回波称为杂波。多普勒处理是对接收回波进行时域滤波

或频谱分析,抑制环境产生的杂波,提高运动目标检测性能的技术集合,它是强杂波环境下

最有效的运动目标检测手段。
多普勒处理的基本思想为利用运动目标回波与地形杂波的多普勒频率间的差异,抑制

杂波分量,以增强目标回波信号的可检测性。主要可分为时间域和频率域实现,时间域中通

常采用杂波滤波器对多个连续脉冲的回波样本进行高通滤波,从而抑制杂波的影响,一般被

称为运动目标指示(Moving
 

Target
 

Indication,MTI)。在频率域中,直接针对多个连续脉冲

回波的数据进行离散时间傅里叶变换(Discrete
 

Time
 

Fourier
 

Transform,DTFT),获取多

普勒谱进行分析,杂波与目标回波的多普勒频率差异使二者在谱中相互分离,从而能够有效

检测目标回波,这一实现方式通常称为脉冲多普勒处理。MTI处理完全在时域开展,而脉

冲多普勒处理将信号变换至多普勒域分析。MTI可通过低阶线性滤波器实现,复杂度较

低,但获取信息较为有限。相对的,脉冲多普勒处理涉及变换域操作,复杂度较高,但可获得

更多信息。

3.4.1 多普勒频率与多普勒谱

在日常生活中,当消防车驶来时,人耳感受到的音调升高,而远离时感受到的音调降低。
这一现象的成因便是多普勒效应,即信号源与目标间存在相对运动时,接收信号的频率将会

发生变化。雷达系统中探测平台和探测目标的运动均会产生多普勒效应,导致回波信号发

生多普勒频率。一般可以将雷达作为运动参考,考虑静止雷达以载频fc 的脉冲信号对距

离为R0,以速度vR 运动的目标进行探测,目标速度矢量与二者视线夹角为θ。雷达运动目

标探测的几何关系如图3-5所示。

图3-5 雷达运动目标探测的几何关系

此情景下的接收回波信号y-(t)可以表示为

y-(t)=-k·[1-2h'(t)]x-[2h(t)-t] (3-64)
其中,k为幅度衰落因子,x-(t)为发射复解析信号,h'(t)为函数关于时间导数,h(t)为能够
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在时刻t接收到距离R(t)处目标回波时,所需的发射时间,应满足

h(t)+
1
cR[h(t)]=t (3-65)

  由于电磁波以光速进行传播,可以忽略信号在传播至目标时间内,因运动导致的距离变

化,即R[h(t)]≈R(t)。根据几何关系可得距离函数为R(t)=R0-vt,令βv=v/c,则有

下式成立:

h(t)=
1

1-βv
t-

R0
c  

[1-2h'(t)]=-
1+βv

1-βv
≡-αv (3-66)

  结合式(3-64)、式(3-65)和式(3-66),回波信号y-(t)可以写作:

y-(t)=kαv ×x- αv t-
2R0

(1+βv)c  􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3-67)

代入发射解析信号的基本形式x-(t)=A(t)exp[j(2πfct+φ0)],能够将式(3-67)细化为

y-(t)=kαv ×A αvt-
2R0

(1-βv)c  expj2παvfct-
4πR0
(1-βv)λ

+φ0  􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3-68)

可以发现,多普勒效应使回波信号频率变为αvfc。信号频率的偏移量即为多普勒频率,具
有如下形式:

fd=αvfc-fc=(αv -1)fc=
2v

(1-βv)λ
(3-69)

信号双程传输所形成的相位变化量为

Δφ=-
4πR0
(1-βv)λ

(3-70)

  结合式(3-69)和式(3-70)可以发现,目标朝向雷达运动(v>0)时,多普勒频率取正值;
 

远离雷达运动(v<0)时,多普勒频率取负值。此外,结合式(3-67)可知回波信号是发射信号

的αv 倍或1
αv
,正多普勒(αv>1)的回波信号为发射信号的抽取,负多普勒(αv<1)的回波信

号为发射信号的内插。因此,较发射信号而言,回波信号的频谱也将发生延展或压缩。在常

见的雷达应用情景中,目标运动速度远小于光速,结合一阶级数展开可对αv 进行良好近似,即

αv =
1+βv

1-βv
=(1+βv)

1
1-βv  =(1+βv)(1+βv +o(βv))≈1+2βv

 (3-71)

那么,回波多普勒频率可以表示为2vfc/c=2v/λ,相位变化为-(1+βv)(4π/λ)R0。
雷达回波信号的多普勒频率一般较小,仅使用单个脉冲难以实现准确测量。利用傅里

叶变换测量信号频率时,误差的标准差为

σF= 6/[(2π)2χT2obs] (3-72)
其中,Tobs为观测时间,χ 为信噪比。

为了准确测量多普勒频率,需要使频率误差远小于多普勒频率,从而得到观测时间应满

足的关系为

Tobs≫ 6/[(2π)2χF2D] (3-73)
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例如,考虑回波信噪比为30dB,目标运动造成10kHz多普勒频率的情景。根据式(3-73)可
计算:

Tobs≫ 6/[(2π)2×1000×104×2]=123μs (3-74)

图3-6 脉冲串信号的波形结构 

即观测时间应远大于123μs,对应单个脉冲的

宽度需大于1ms,大多数雷达都难以满足这一

点。因此,为了提升多普勒分辨率,实际中常

用多个单脉冲构成的脉冲串实现对目标的长

时观测,脉冲串信号的波形结构如图3-6所示。
脉冲串中单个脉冲宽度为τ,所包含脉冲的总数为M,T 为脉冲重复间隔(Pulse

 

Repetition
 

Interval,PRI),其倒数对应脉冲重复频率(Pulse
 

Repetition
 

Frequency,PRF)。脉冲串的总

长度MT 为驻留时间,也被称为相干处理间隔(Coherent
 

Processing
 

Interval,CPI)。
一个CPI内连续 M 个脉冲回波解调后的基带采样数据将构成二维数据矩阵,如图3-7

所示。矩阵中的每个元素均为由同相和正交分量所构成的复数,矩阵的每一行对应单个子

脉冲回波的完整采样,由连续的距离单元构成。矩阵的每一列表示在同一距离单元处连续

多个脉冲的测量。脉冲信号采样率不会小于脉冲带宽,通常在数百kHz到数百 MHz,因此

也将距离单元这一维度称为快时间维。而纵向采样率对应PRF,通常不超过数百kHz,故
而将脉冲这一维度称为慢时间维。

进一步考虑环境中静止地物所导致杂波的存在,多个运动目标情景下接收回波的能量

将呈现关于距离单元和多普勒频率的二维分布,其中杂波能量集中于零频处,并按距离衰减

分散于全部距离单元,接收机噪声能量较小并弥散于整个平面,运动目标能量则根据其位置

与速度的不同,位于对应的多普勒频率与距离单元处。从中选择某一距离单元进行截取,所
得能量关于多普勒频率的分布即为特定距离单元的多普勒谱,如图3-8所示。它可由慢时

间信号采样的DTFT获得,因此多普勒谱将以PRF为周期。杂波位于以零频为中心的βc
带宽范围内。根据目标运动状态的不同,同一距离单元中运动目标的响应可能出现在谱中

任何位置。

图3-7 二维数据矩阵
 

图3-8 特定距离单元的多普勒谱

3.4.2 MTI
MTI处理通过 MTI滤波器对慢时间维的接收数据进行处理,利用线性滤波抑制杂波
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分量,从而保证目标的有效检测,具体流程如图3-9所示。

图3-9 MTI处理流程

假设结合运动平台与目标间相对运动信息,已将杂波多普勒谱搬移至直流处,那么理论

 图3-10 基本对消器的抽头时延线模型

上采用高通滤波器即可有效抑制杂波。因此,整体处理

的关键在于 MTI滤波器的设计。典型的 MTI滤波器

为N 脉冲对消器,通常采用 N-1个基本对消器级联

而成。基本对消器的抽头时延线模型如图3-10所示。
此滤波器的传递函数为 H(z)=1-z-1,相应的归一化

频率响应具有高通特性,如式(3-75)所示。

H(ω)=2je-jω/2sin(ω/2) (3-75)
其中,ω=ΩT=2πFT,F 为模拟频率,T 为PRI。

根据信号处理理论,对消器级联数目的增加等价于增大滤波器阶数,那么随着级联数目

增大,零频附近的阻带情况将得到改善,但是这种设计中未考虑对目标回波的损失。MTI
处理的最终目的是抑制杂波,可以等价为最大化 MTI滤波器的输出信杂比,这与匹配滤波

的概念十分类似,因此可以借助该理论辅助 MTI滤波器设计。
本书将以向量形式推导具有杂波抑制功能的匹配滤波器。首先,定义待处理数据向量

为ym=[y[m] y[m-1] … y[m-N+1]]T,滤波器抽头权重向量为h=[h[0]…

h[N-1]]T,那么滤波器输出功率可表示为hHy*yTh。进而,将接收信号建模为期望目标

信号t和干扰信号w 的叠加,此时输出信干比为

SIR=
hHt*tTh
hHSIh

(3-76)

其中,SI=E[w
*wT]为干扰协方差矩阵。根据矢量形式的柯西-施瓦兹不等式可得信号功

率所满足的不等关系为

hHt*tTh Ah 2 (AH)-1t* 2=(hHSIh)(t
TS-1
It*) (3-77)

其中,SI=A
HA 可利用其正定性分解而得。信干比将对应满足SIR tTS-1

I t*,那么使其

取得等号的最优抽头向量为

hopt=S-1
It* (3-78)

一般认为干扰由不相关的零均值平稳白噪声和零均值平稳杂波叠加构成,即

w[m]=n[m]+c[m] (3-79)
其中,n[m]代表功率为σ2n 的平稳噪声信号,c[m]为功率σ2c 的平稳色杂波。

接下来将以一阶匹配滤波器为例,分析 MTI中匹配滤波器性质。此情景下匹配滤波仅
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会涉及两个数据,即w=[w[m] w[m-1]]T。根据模型中平稳假设,杂波在相邻脉冲间

的相关性可表示为

E{c[m]c*[m+1]}=E{c*[m]c[m-1]}=σ2cρc[1] (3-80)

  为了后续表达形式简洁,在此将ρc[1]记为ρ,那么,可以计算协方差矩阵为

SI=E{w*wT}=
σ2c +σ2n ρσ2c

ρ*σ2c σ2c +σ2n

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥
􀪁
􀪁􀪁 (3-81)

  对应的逆矩阵为

S-1
I =

1
(σ2c +σ2n)

2-|ρ|2σ4c

σ2c +σ2n -ρσ2c

-ρ*σ2c σ2c +σ2n

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥
􀪁
􀪁􀪁 =k

σ2c +σ2n -ρσ2c

-ρ*σ2c σ2c +σ2n

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3-82)

  考虑矩形脉冲的情况,期望目标信号的慢时间采样可表示为

t[m]=Cexp -j
4π
λ
(R0-2βvRs)

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 expj2π
2v
λ  mT􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 =Aexp[j2πfdmT](3-83)

其中,fd为多普勒频率,A 为包含相移与幅度的常数项。
那么,m0 时刻起输入匹配滤波器的期望信号向量为

t=A[ej
2πfdm0T

 ej
2πfd(m0-1)T … ej

2πfd(m0-N+1)T]T

=A[1 e-j2πfdT … e-j2πfd(N-1)T]T (3-84)

  与例中一阶匹配滤波器对应的期望信号采样为t=A[1 e-j2πfdT]T,由于常数项相当

于对信号和干扰同时进行缩放,因此不会影响结果可以将其舍弃,从而得到匹配滤波器的抽

头权重向量为

h=S-1
It*=

σ2c +σ2n -ρσ2c

-ρ*σ2c σ2c +σ2n

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

1

ej
2πfdT

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

(σ2c +σ2n)-ρσ2ce
j2πfdT

(σ2c +σ2n)e
j2πfdT -ρ*σ2c

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁􀪁 (3-85)

  噪声受限情景下可将此式简化为h=[1 ej2πfdT]T,说明匹配滤波器将对两个慢时间

样本进行相干累积。
但是实际探测时,目标速度未知,可以进一步假设多普勒频率在整个周期内服从均匀分

布,从而利用期望信号的统计期望对其进行替代,得到t=A[1 0]T。相应匹配滤波器的

抽头权重向量为

h=[σ2c +σ2n -ρ*σ2c]
T (3-86)

  当杂波占据主导地位且脉冲间杂波高度相关时,可得h≈[1 -1]T 对应于二脉冲对

消器,表明此条件下脉冲对消器可近似为匹配滤波器。此结论对于 N 脉冲对消器同样适

用,但滤波器阶数增加将导致近似效果变差。当噪声占据主导地位时,可得h≈[1 0]T,表
明速度未知且干扰不相关时将不进行任何操作,仅输出相同信号。

因此,可以将速度未知条件下 MTI匹配滤波器的处理思想总结为:
 

杂波受限且脉冲间

杂波高度相关时,利用相关性联合不同的慢时间样本进行干扰对消。噪声受限时无法利用

相关性抑制噪声,从而不对慢时间样本进行处理。
由于多普勒谱具有周期性,多普勒频率为整数倍PRF的运动目标,其回波将被 MTI处

理抑制,导致无法对这类目标进行探测,相当于系统对于这类目标是“盲”的,因此雷达中定
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义了盲速来刻画这一现象。
定义3.6 盲速:

 

是与零多普勒频率混叠的运动目标对应的径向速度,表达形式如下:

vb=kλ·PRF
2 =kc·PRF

2f
, k∈NN+ (3-87)

  若回波信号将在当前脉冲重复时间内到达,可以与发射脉冲一一对应,则可以认为距离

上不存在模糊。那么,无模糊距离可以表示为

Rua=
c

2×PRF
(3-88)

  定理3.3 给定PRF时无模糊距离决定了雷达覆盖范围,对应的第一盲速决定了可测

量的速度范围。二者的乘积同时刻画了两个维度的覆盖能力,具体关系如下:

Ruavb=
c
2PRF×

λPRF
2 =

λc
4

(3-89)

  由式(3-89)可以发现,无模糊距离与盲速的乘积只与波长和速度有关。因此,长覆盖距

离将缩小可测量的速度范围,而大的速度范围将减小覆盖距离,必定在距离或多普勒二者之

一或二者同时出现模糊。工程中常采用参差PRF解决,可分为脉间和CPI间实现,该技术

通过改变对应单元内的PRF来变更盲速位置,相当于利用不同盲速的脉冲进行组合测量,
从而有效改善速度模糊。

【例3-3】 脉冲雷达工作于3GHz,第一盲速为300m/s,试求雷达的无模糊距离。
【解3-3】 根据式(3-89)所示盲速与无模糊距离关系可知:

Rua=
λc
4v1

=
(3×108/1010)×(3×108)

4×250 =9km

3.4.3 脉冲多普勒处理

与 MTI对慢时间维数据进行时域滤波不同,脉冲多普勒作为另一种多普勒处理,直接

对同一距离单元内的慢时间数据进行离散傅里叶变换(Discrete
 

Fourier
 

Transform,DFT),
开展谱分析。当清洁区中存在超过阈值的谱分量时,则认为该分量对应了当前距离单元中

的运动目标。相较于MTI处理,脉冲多普勒处理的优势在于完成目标检测后还能额外获得目

标多普勒频率与径向速度的粗略估计,但是计算复杂度较高,获得良好分辨率所需CPI长。
假设某一距离单元中存在多普勒频率为fd 的运动目标,雷达利用包括 M 个子脉冲且

PRI为T 的脉冲串进行探测,此时回波信号的慢时间样本可以表示为

y[m]=Aej2πfdmT
 m=0,1,…,M -1 (3-90)

  通过对此信号进行离散时间傅里叶变换(DTFT)可获得其模拟频率域的频谱:

Y(F)= ∑
+∞

m= -∞
y[m]exp(-j2πFTm)

=A
sinπ(F-fd)MT  
sin[π(F-fd)T]

e-jπ(M-1)(F-fd)T, F ∈ [-PRF/2,+PRF/2)  (3-91)

  可以发现频谱为sinc函数,此函数的第一峰值旁瓣较主瓣下降13.2dB,其他旁瓣以倒

数规律衰减,较高的旁瓣很可能影响多目标检测性能,因此通常在变换前对数据加窗。对数

据y[m]应用窗函数w[m]后,其DTFT可以写为
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Yw(F)=A∑
M-1

m=0
w[m]e-j2π(F-fd)mT

=W(F-fd) (3-92)

  式(3-92)表明加窗后数据的变换结果为窗函数频谱按多普勒频率的频移,因此通过设

计窗函数频域特性即可实现所需的旁瓣指标,通常应用非矩形窗会增大旁瓣衰减,但会牺牲

一些主瓣宽度和峰值增益,增大处理损失。

DTFT频率变量的连续性导致实际中无法直接计算DTFT,对于有限长序列通常采用DFT
计算DTFT在一个周期内的均匀采样。此外,由于快速傅里叶变换(Fast

 

Fourier
 

Transform,

FFT)算法的存在,DFT可以进行高效的硬件实现。回波信号慢时间样本的 DFT定义

如下:

Y[k]=∑
M-1

m=0
y[m]e-j2πmk/K, k=0,1,…,K -1 (3-93)

可以发现,Y[k]等价于Y(F)在F=k/KT=k(PRF/K)处的采样。

DFT作为离散采样无法保证采样位置精确位于sinc函数的峰值,因此会面临采样偏差

问题,使DFT峰值可能最大偏离实际多普勒频率PRF/2K,对应半个多普勒门。工程中常

用局部峰值内插方法改善采样偏差,该方法利用二次多项式对检测到的DFT峰值及其相邻

两个采样点进行拟合,进而通过数学求导获得峰值幅度与对应频率的精确估计。需要注意

的是,若主瓣宽度较窄,令相邻采样点位于旁瓣内,估计的性能也会出现降级。此时应当增

大采样密度来避免这一问题,通常可增大变换长度K 或对数据加窗,前者相当于对多普勒

谱进行过采样,后者利用窗函数展宽主瓣的性质,二者的目的均为保证用于拟合的3个样点

均位于主瓣内。
实际中,杂波功率通常占据接收信号总功率的绝大部分,可能高于目标回波近几十分

贝。若直接利用脉冲多普勒处理计算多普勒谱,可能导致零多普勒频率处于杂波响应的旁

瓣,淹没目标回波的响应。此外,在信号处理时,大功率的杂波将使自动增益控制配置较大

衰减,降低目标回波响应幅度,当幅度落入处理硬件的动态范围外时,无法进行检测。因此,
结合3.4.2节中 MTI的原理与性质可以很自然地想到,级联 MTI处理和脉冲多普勒处理

有望获得更优的检测性能。级联后能够利用 MTI选择性地衰减杂波分量,令目标回波成为

其输出信号中的主导分量,从而帮助脉冲多普勒处理进行精确谱分析。

3.5 雷达参数测量

雷达从探测目标反射的回波信号中提取目标信息,其最基本的任务是针对探测目标的

检测与目标相关参数的估计。微弱的目标回波信号经过匹配滤波与多普勒处理后,即可通

过精心设计的检测准则而被有效检测。那么在确定目标存在后,雷达系统便需要进一步估

计探测目标的相关参数,即测量目标的角度、距离与速度。

3.5.1 角度测量

由于大部分的雷达都使用了定向天线,这使对空间中目标角位置进行测量成为可能。
角度测量主要关注雷达系统如何准确获取三维空间中目标的方位角与仰角。根据所利用的

回波信号属性的不同,可分为相位法测角与幅度法测角。
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1.
 

相位法测角

相位法测角是利用不同天线接收回波信号的相位差获得目标角度信息。双天线测角如

 图3-11 双天线测角示意

图3-11所示,远场目标与天线波束轴线夹角为θ,天
线间距为d。

由于目标位于远场(雷达主要用于远距离目标

探测,这一设定是合理的),天线所接收到的目标反

射回波近似于平面波,因此天线1和天线2所接收

回波信号间的相位差φ 将由波程差ΔL 决定,二者

间关系为

φ=2π
ΔL
λ =2π

dsinθ
λ

(3-94)

  由式(3-94)可以发现,目标的角度信息包含在不同天线接收的回波间的相位差之中。
进一步通过方位与俯仰面内的两组天线阵列进行角度测量,即可获得目标的完整角位置。

2.
 

幅度法测角

幅度法测角是利用回波信号幅度来提取目标角位置,具体包括最大信号法和等信号法两

类。对于共用收发天线的单基雷达来说,若天线波束进行匀角速度的扇形扫描或圆锥扫描,所
接收的回波脉冲串的幅度将受到双程天线方向图的调制。最大信号法基于此性质,通过搜索

接收机输出的脉冲串峰值位置,利用该时刻天线的波束轴线指向,获得目标角度的测量结果。

图3-12 等信号法波束结构 

等信号法采用两个部分重叠的相同波束进行

测角,等信号法波束结构如图3-12所示。
用f(θ)表示天线方向图函数,根据等信号轴

OA 的指向θ0,可以将两个波束的方向性函数f1(θ)
和f2(θ)分别写为

f1(θ)=f(θ+θa -θ0)
 
f2(θ)=f(θ-θ0-θa) (3-95)

其中,θa 为波束最大值与θ0 间夹角。
那么,两波束所接收目标回波信号的幅度值分别为

V1=Nf(θa -θ')
 
V2=Nf(-θa -θ')=Nf(θa +θ') (3-96)

其中,θ'为目标偏离等信号轴的角度。进而通过求幅度之比来判断目标偏离等信号轴的程

度,具体方式为

R(θ')=
V1
V2

=
f(θa -θ')
f(θa +θ')

(3-97)

  由式(3-97)可知,根据已知的方向图函数与波束夹角,能够计算不同角度下的幅度比值

R(θ),θ∈[0,2π],从而在获取幅度比值的观测后利用查表法即可获得目标角度的测量结

果。由于采用幅度比值作为决策变量,此种方法也被称为比幅法。
比幅法中利用查表法获得测量结果时,涉及对角度的量化,不可避免地增大了测量误

差。因此,人们还提出了和差法进行测角,此方法从不同波束回波信号幅度间和差值中提取
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目标角度信息。当探测目标位于等信号轴附近时,不同波束所接收目标回波信号的幅度差

可以写为

Δ=N[f(θa -θ')-f(θa +θ')]≈2Nθ'f'(θ0) (3-98)
其中,f'(θ)为天线方向图函数关于角度的导数。

类似地,幅度和可以写为

Σ=N[f(θa -θ')+f(θa +θ')]≈2Nf(θ0) (3-99)

  那么,可以求出目标信号与等信号轴间的夹角θ'为

θ'=
Δf(θ0)
Σf'(θ0)

(3-100)

  采用等信号法进行测角时,若采用两套相同的接收系统,使两波束能够同时存在,则称

为同时波瓣法。若使用一套接收系统,使两个波束交替出现,则称为顺序波瓣法。等信号法

中等信号轴附近方向图斜率较大,即使目标与等信号轴间偏移较为微小,两波束接收信号的

强度变化也会十分显著,故而较最大信号法而言,等信号法具有更高的测量精度。

3.5.2 距离测量

目标距离也是雷达需要测量的基本参数之一,测距主要通过测量电波的传播时延来实

现。由于无线电波在均匀介质中沿直线传播,雷达接收回波信号相较于发射信号的时延将

对应电磁波在雷达与目标间的双程传播,因此目标距离可以表示为

D=
ctD
2

(3-101)

其中,c=3×108m/s为光速,tD 为回波时延。可以发现,只要能够精确测定传播时延,就可

以实现准确测距。
为了测量回波时延需要对回波到达时刻进行定义。实际中常采用回波脉冲前沿或回波

脉冲中心作为到达时刻的参考点。如果需要测定回波前沿,可以使用电压比较器对比信号

电平与判决阈值,将超过阈值的时刻认定为脉冲前沿。但电平波动和噪声干扰对脉冲前沿

的影响较大,此种参考方式下的测距精度不高。如果以回波脉冲中心作为参考点,则一般通

过在接收机中使用和差法进行确定。以基带回波信号作为输入,使用电压比较器获得宽度

为脉冲宽度的矩形脉冲作为和支路信号,使用微分器获得差支路信号,通过在和支路信号持

续时间内进行差支路信号的过零点检测,从而有效提取回波峰值,此位置通常对应了回波中

心。此方法能够防止距离副瓣和噪声引起的脉冲过零点虚警,具有更高的测距精度。

3.5.3 速度测量

目标运动速度的测定可以通过测量目标距离的变化率来实现,即

v=
ΔR
Δt

(3-102)

其中,ΔR 为时间间隔Δt内目标距离的变化量。但是,此类方法需要进行多个脉冲数据的

累积才能获得平均速度的准确测量结果,测速所需时间较长且无法测定目标的瞬时速度,故
一般只用作目标速度的粗估计。

根据3.4节中多普勒频率的介绍可知,目标回波的多普勒频率正比于其径向速度,因此
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实际中一般通过测量多普勒频率来实现目标速度的测量。由于对慢时间维接收数据进行傅

里叶变换后,得到的多普勒谱中含有运动目标多普勒信息,因此检测谱峰值可获得目标回波

的多普勒频率测量值。但多普勒谱的周期性会使测量结果f刀 存在多值性,即

f刀=fd±n×PRF (3-103)
其中,fd为目标回波的真实多普勒频率,PRF为脉冲重复频率。

虽然利用距离变化率来测量速度的精度较低,但测量结果具有单值性。因此,可以通过

比较距离微分所得的粗估速度和测量值对应的速度来估计n,从而消除多值性以获得目标

真实速度。

章节习题

3-1 已知脉冲雷达系统的中心频率为3GHz,其发射基带信号x(t)的幅度谱如图3-13所

图3-13 脉冲雷达系统的发射

基带信号x(t)的幅度

示,请画出对应复信号和实信号的幅度谱。
3-2 在实现雷达发射机时,单极振荡式和主振放大式应如

何选择?
3-3 某X波段雷达工作于8GHz,采用直径1m的圆形天线

发射电波,假设孔径效率为1,试求天线的最大增益。
天线直径分别变为1.5m和2.0m时的情况如何?

3-4 某配备圆形天线的L波段雷达工作于2GHz,其最大增益为30dB,发射信号功率为

1.5MW,假设孔径效率为1,试求天线物理尺寸,以及55km处的功率通量密度。
3-5 试推导白噪声情景下宽度为τ的简单脉冲的匹配滤波输出和输出信噪比。
3-6 某脉冲雷达工作于3GHz,采用LFM 脉冲波形,脉冲宽度为20μs,压缩比为300。已

知目标径向运动速度为100m/s,采用最小时延因果匹配滤波器进行脉压,输出信号在

t=100μs时出现峰值,试求探测目标距离。
3-7 某X波段雷达工作于10GHz,第一盲速为250m/s,试求雷达的无模糊距离。
3-8 试从采样角度说明盲速现象。
3-9 运动目标以6000m/s的线速度v 由雷达正北方向正东直线飞行,雷达脉冲重复频率

为600Hz,波长20cm,由法线开始到30°的范围内,雷达会在哪些位置将其认定为固定

目标?

图3-14 复信号和实信

号的幅度谱

3-10 已知脉冲雷达中心频率为3000MHz,回波信

号相对发射信号的时延为1000μs,回波信号的

频率为
 

3000.01MHz,目标运动方向与目标所

在方向的夹角为60°,求目标距离、径向速度与

线速度。

习题解答

3-1 解:
 

根据式(3-14)和式(3-15)可得复信号和实

信号对应幅度谱分别如图3-14(a)和图3-14(b)
所示。
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3-2 解:
 

在对发射信号的频率、相位稳定度和谱纯度3者中任一参数有较高要求的情况下

选用主振放大式发射机,对以上参数均无较高要求的情况下,可选用单级振荡式发

射机。

3-3 解:
 

根据式(3-6)可知天线增益与有效面积和波长的关系为

G=
4πAe
λ2

D=1m时

λ=3×108/(8×109)=0.0375m, Ae=π(D/2)
2=π(1/2)2=0.785m2

Gmax=
4πAe
λ2min

=
4π×0.785
0.03752

=7014.55=38.46dB

D=1.5m时

λ=3×108/(8×109)=0.0375m, Ae=π(D/2)
2=π(1.5/2)2=1.767m2

Gmax=
4πAe
λ2min

=
4π×1.767
0.03752

=41.98dB

D=2m时

λ=3×108/(8×109)=0.0375m, Ae=π(D/2)
2=π(2/2)2=3.1416m2

Gmax=
4πAe
λ2min

=
4π×3.1416
0.03752

=44.48dB

3-4 解:
 

根据式(3-6)与圆形面积公式,有下式成立:

D=
λ0
πρ

G

由题意可知λ0=(3×10
8/2×109)=0.15m,代入上式即可得到天线直径:

D=
λ0
πρ

G =
0.15× 1000

π =1.51m

理想点源天线在55km的功率通量密度为

p刀0=
P0
4πR2

=
1.5×106

4π(55×103)2
=39.45μW/m

2

根据式(3-3)可以得到此天线在相同位置的功率通量密度为

p刀t=p刀0G=
(1.5×106)×103

4π(55×103)2
=39.45mW/m2

3-5 解:
 

简单脉冲信号为

x(t)=
1, 0≤t≤τ
0, 其他 

根据式(3-37)可知匹配滤波器冲击响应为

h(t)=x*(TM -t)=
1, TM -τ≤t≤TM

0, 其他 
为满足因果关系,应有TM≤τ。进行卷积运算,可分不同情况进行讨论:
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y(t)=

0, t<TM -τ

∫
t-TM+τ

0
1ds, TM -τ≤t≤TM

∫
τ

t-TM
1ds, TM ≤t≤TM +τ

0, t>TM +τ

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

=

t-(TM -τ), TM -τ≤t≤TM

(TM +τ)-t, TM ≤t≤TM +τ
0, 其他

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

因此输出对应了宽度为2τ的三角函数,最大值为τ。
匹配滤波器输出噪声功率为

n=
σ2w
2π∫

+∞

-∞
|H(Ω)|2dΩ=σ2w∫

+∞

-∞
|h(t)|2dt=σ2wτ

输出信噪比为

SNR=|τ|2

σ2wτ
=

τ
σ2w

=
E
σ2w

3-6 解:
 

根据压缩比定义可求得LFM脉冲带宽:

B=
300

20×10-6=15MHz

根据多普勒频率定义有

fd=
2vfc

c =
2×100×3×109

3×108
=2000Hz

那么,根据式(3-63)可知峰值时刻为

tpeak=t0+τ-
fd
K =

2R
c +τ-

fdτ
B

故而可以计算出距离为

R=ctpeak-
B-fd

B τ  /2=
3×108× 100×10-6-

15×106-2000
15×106

×20×10-6  
2

=12.0004km
3-7 解:

 

根据式(3-88)可知

Rua=
λc
4v1

=
(3×108/1010)(3×108)

4×250 =9km

3-8 解:
  

盲速效应为不满足采样定理条件(多普勒频率低于脉冲重复频率一半),因此存在

速度(多普勒频率)测量的多值性。其中盲速时的多普勒频率恰为脉冲重复频率的整

数倍。
3-9 解:

 

根据盲速定义可知,当目标径向速度对应盲速时,雷达会将其回波认定为杂波,对
应固定目标。
根据题干可知目标多普勒频率为

fd=
2v
λsinα=

2×6000
0.2 sinα

随着角度变化,多普勒频率从0逐渐增大至30kHz,PRF为600Hz时,将会出现

30000/600=50个盲速点,对应角度满足

600×i=60000sinαi
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αi=sin-1(0.01×i), i=1,2,…,50

3-10 解:
 

目标距离R=
τc
2=
1000×10-6×3×108

2 =1.5×105m=150km;
 

波长λ=
3×108

3×109
=0.1m;

 

多普勒频率fd=(3000.01-3000)MHz=10kHz

径向速度vr=
λ
2fd=

0.1
2 ×10

4=500m/s;
 

线速度v=
500
cos60°=1000m

/s
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