
     

3.1 引言

前两章我们讨论了合理设计互补波形的发射顺序和接收端权重

能够显著影响时延-多普勒图像中的旁瓣水平和目标分辨率,并且相

比直接设计波形本身更加容易方便。因此,本章将着重介绍互补波

形的几种传统且常用的发射端与接收端设计方法。

本章的内容安排如下:
 

3.2节介绍了格雷互补波形的传统设计

方法,包括标准设计方法、常用的发射端设计方法和接收端设计方

法;
 

3.3节是互补波形组传统设计方法的介绍,类似地包括标准设计

方法、常用的发射端设计方法和接收端设计方法;
 

3.4节对本章内容

进行了小结。
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3.2 格雷互补波形传统设计方法

本节首先介绍格雷互补波形的标准设计方法,然后分别介绍一

阶里德-穆勒序列方法和二项式设计方法这两种发射端和接收端设计

方法。

3.2.1 格雷互补波形标准设计方法

格雷互补波形标准设计方法包括发射端的标准顺序设计和接收

端的标准权重设计两方面。根据式(2.5)(重写如下)

zP(t)=∑
N-1

n=0
p(n)x(t-nT)+(1-p(n))y(t-nT)

我们定义P={1,0,1,0,…}(或P={0,1,0,1,…})这样的交替序列

为格雷互补波形的标准发射顺序。

另外,重写式(2.6)所示的接收端用于匹配滤波的信号如下:

zQ(t)=∑
N-1

n=0
q(n)[p(n)x(t-nT)+(1-p(n))y(t-nT)]

我们定义Q 为一个全1序列的情况为标准接收权重序列。

将格雷互补波形按照以上发射顺序和接收权重设计的方法称为

格雷互补波形标准设计方法。在标准发射顺序与接收权重的基础

上,我们可以通过接下来要介绍的格雷互补波形发射端与接收端设

计方法赋予其标准顺序和权重以外的顺序和权值,从而在时延-多普

勒图像中得到不同的旁瓣水平和目标分辨率。
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3.2.2 格雷互补波形发射端设计方法

本节主要介绍格雷互补波形的一阶里德-穆勒序列方法。一阶里

德-穆勒序列方法是由Sofia
 

Suvorova等于2007年提出的一种格雷

互补波形发射端设计方法。该方法基于一阶里德-穆勒序列的编码方

式来确定格雷互补波形的发射顺序,并使得时延-多普勒图像中指定

的某个多普勒值附近的距离旁瓣被抑制到最小值[1]。

记一阶里德-穆勒序列为RM(1,N),我们可以通过对一个2M-1

阶(即行、列数均为2M-1)的沃尔什(Walsh)矩阵W2M-1
[2-3](该矩阵也

有学者称为哈达玛(Hadamard)矩阵[5-6])进行如下迭代来获得所有

的长度为N=2M(M,N∈NN)的一阶里德-穆勒序列:
 

W2m+1 =
W2m W2m

W2m -W2m

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁􀪁 , m=0,1,…,M -1 (3.1)

其中,W20=1。

将迭代后的 Walsh矩阵W2M 中的所有-1值替换为0,那么矩阵

中的每一行(或者每一列,因为该矩阵是一个对称矩阵)均可以表示

一组格雷互补波形的发射顺序,或者换句话说,代表一个P 序列。因

此,这个二进制的 Walsh矩阵可以作为一个发射波形顺序库,对于任

意一个在时延-多普勒图像中感兴趣的多普勒值,我们都可以在这个

库中找到一组最佳的波形发射顺序,使得在这个多普勒值附近的距

离旁瓣最小。注意,由于x 和y 中包含了相同的信号能量,所以在

Walsh矩阵中,每一行的传输能量都是相等的。下面介绍根据某个具

体的多普勒值选择最佳波形发射顺序的方法。

设FD 为某个目标的多普勒值,单位为 Hz。该多普勒值可以表
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示为弧度的形式[4],即θ1=FD(2πT),此时单位为rad。如果θ1∉
[0,2π]rad,那么首先让θ1mod±2π直到θ1∈[0,2π]rad。然后,构造

一个二进制序列[aM,aM-1,…,a1],并从a1开始计算:
 

ab=
1,θb ∈ [0,π/2]∪ [3π/2,2π]rad

0, 其他 (3.2)

注意,从b=2开始,需要在根据式(3.2)计算ab(b=2,3,…,M)之前

替换θb=2θb-1,并且每次替换后,都需要先让θb 被取余(modded)至

[0,2π]rad区间内。

重复上述操作直到获得θM 的值,然后根据下式计算行数x:

x=∑
M

b=1
2b-1ab (3.3)

则 Walsh矩阵中第x+1行的序列就表示可以使时延-多普勒图像中

θ1多普勒值附近的距离旁瓣最小的格雷互补波形的发射顺序,如

图3.1所示。

图3.1 使时延-多普勒图像中θ1 多普勒值附近的距离旁瓣最小的格雷

互补波形的发射顺序

例3.1:
 

设脉冲数目N=23=8,则利用式(3.1)可以得到下面的

Walsh矩阵W23
:
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W23 =

1 1 1 1 1 1 1 1

1 0 1 0 1 0 1 0

1 1 0 0 1 1 0 0

1 0 0 1 1 0 0 1

1 1 1 1 0 0 0 0

1 0 1 0 0 1 0 1

1 1 0 0 0 0 1 1

1 0 0 1 0 1 1 0

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

 

(3.4)

其中,将矩阵中的“-1”元素替换为“0”元素的操作可以通过对矩阵

的每一个元素进行加1后除以2实现。可以看出,矩阵的第二行表示

的是格雷互补波形的标准发射顺序,最后一行表示的是经过PTM 设

计[7]的格雷互补波形的发射顺序。图3.2展示了当时延和多普勒均

为0处存在一个0dB的目标时,利用矩阵中各行所表示的发射顺序得

图3.2 利用 Walsh矩阵中不同发射顺序获得的时延-多普勒图像(图中幅度色

条的单位为dB)
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图3.2 (续)
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到的时延-多普勒图像(画图所需的各项参数将在4.2.6节给出)。从

各子图中可以发现,在零多普勒线附近,PTM 设计具有最好的旁瓣

抑制效果,也就是说相比其他发射顺序,PTM设计的􀰬(FD)在FD=0
处具有最高阶的导数为0。根据式(2.18)及文献[8]的讨论可以得

到,PTM 设计的 􀰬(FD)前 MD 阶导数为0,其中 MD=M -1=

log2N-1=2。

另外,不同的发射顺序可以使得不同多普勒附近的距离旁瓣被

显著抑制。例如,对于一个给定的多普勒值,如θ=0.75rad,可以根

据式(3.2)计算得出二进制序列[a3,a2,a1]=[0,1,1],即x=3。因

此,式(3.4)所示的 Walsh矩阵中的第4行则表示可以使时延-多普勒

图像中θ附近的旁瓣最小的最佳发射顺序。

图3.3给出了在θ处不同发射顺序的距离旁瓣对比,为上面的例

子提供了更直观的理解。

图3.3 θ处不同发射顺序的距离旁瓣对比

■
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3.2.3 格雷互补波形接收端设计方法

本节主要介绍格雷互补波形接收端的二项式设计方法。二项式

设计方法由Dang
 

Wenbing等于2011年提出,与其他设计格雷互补

波形的发射顺序(即设计P 序列)的方法不同的是,二项式方法通过

设计Q 序列,即在接收端为各个脉冲加上不同的权重后进行匹配

滤波。

在该设计方法中,P序列为前面提到的格雷互补波形的标准发射

顺序,即P={0,1,0,1,…};
 

而Q 序列满足{q(n)}N-1
n=0=C

n
N-1  N-1

n=0,

其中Cn
N-1表示从N-1个不同脉冲数目中取出n个脉冲数目的组合

数。若要保持加权前后各个脉冲的总能量相等,可以设{q(n)}N-1
n=0=

εCn
N-1  N-1

n=0,其中ε=N/∑
N-1

n=0
Cn

N-1表示能量归一化因子,这样设计不

会影响距离旁瓣的分布。图3.4表示了二项式设计方法的信号处理

流程,其中χBD(t,FD)表示采用二项式设计方法得到的时延-多普勒

图像。

图3.4 二项式设计方法的信号处理流程

利用式(2.15)可以将二项式设计方法的􀰬(FD)表示为
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􀰬BD(FD)=∑
N-1

n=0
(-1)nCn

N-1exp(j2πFDnT)

=[1-exp(j2πFDT)]
N-1 (3.5)

很明显,􀰬BD(FD)的前(N-2)阶导数等于0,这是采用(P,Q)序列设

计互补波形使其满足互补性的同时能够达到的最高阶数[9]。而相比

之下标准设计方法的􀰬(FD)可推导为

􀰬std(FD)=∑
N-1

n=0
(-1)nexp(j2πFDnT)

=∑
N-1

n=0
[-exp(j2πFDT)]

n (3.6)

它仅有前0阶导数等于0,这使得格雷互补波形在时延-多普勒图像

中可以获得相当大的旁瓣抑制区域。事实上,导数等于0的阶数越

高,可以获得的旁瓣抑制区域越大、区域内的旁瓣抑制性能越好,但

相对地其多普勒分辨率也越差。

例3.2:
 

对于脉冲数目 N=8的格雷互补波形,二项式设计方法

的(P,Q)序列表示为

PBD:
 

0 1 0 1 0 1 0 1

QBD:
 

C07 C17 C27 C37 C47 C57 C67 C77
此时,􀰬BD(FD)为0的导数阶数为 N-2=6,具有比PTM 设计方法

明显更高的阶数。通过本例还可以发现,二项式设计方法使格雷互

补波形在接收端的第1个脉冲和最后一个脉冲、第2个脉冲和倒数第

2个脉冲……分别具有同样的权重,这样才能保证在匹配滤波时每个

x(t)都有一个与之权重相等的y(t)以满足互补性。因此若要满足互

补性要求,不论采用前面介绍的PTM 设计方法还是二项式设计方

法,格雷互补波形发射的脉冲数目均必须为偶数。
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图3.5直观地比较了格雷互补波形标准采用发射顺序、PTM 设

计方法和二项式设计方法在时延-多普勒图像上的不同旁瓣抑制效果

(画图所需的各项参数将在4.2.6节给出)。

图3.5 格雷互补波形采用:
 

(a)标准设计方法;
 

(b)PTM设计方法;
 

(c)二项式

设计方法;
 

在时延-多普勒图像上的不同旁瓣抑制效果(图中幅度色条

的单位为dB)

从图中结果可以发现,三种方法中标准设计方法的旁瓣分布非

常均匀,PTM设计方法在零多普勒线附近获得了一定的旁瓣抑制能
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力,而二项式设计方法的旁瓣抑制效果最好,能够获得最大的旁瓣抑

制区域(在本章中表示图像中旁瓣低于-90dB的区域),但相对应地,

标准设计方法和PTM 设计方法的多普勒分辨性能要显著优于二项

式设计方法。事实上,二项式设计方法通过接收端加权对目标和旁

瓣的能量进行了重新分配,将距离旁瓣的能量从目标附近推到了我

们不感兴趣的时延-多普勒图像的两边。另外,该方法也不可避免地

出现了以下问题:
 

(1)
 

严重牺牲了目标的多普勒分辨率,这使得两个多普勒较为相

近的目标难以被区分开来;
 

(2)
 

增加了一部分区域的旁瓣能量(虽然通常这部分区域是我们

不感兴趣的区域),导致如果有一个弱目标落在了其他强目标产生的

旁瓣区域,将难以被检测;
 

(3)
 

一定程度上损失了目标的SNR,这也是所有加权类方法共

同存在的问题之一。

其中,前两个问题对于格雷互补波形的目标检测,特别是在多目

标检测环境下尤为严重。

除二项式设计方法外,我们还可以采用其他[如海明(Hamming)

窗、汉宁(Hanning)窗、布莱克曼(Blackman)窗等]窗函数加权的方法

设计格雷互补波形的接收权重[10],它们的原理比较相似,得到的结果

也总体上都是能够增大旁瓣抑制区域,但会损失多普勒分辨率,区别

在于不同的加权方法能够获得的旁瓣抑制区域大小和程度以及多普

勒分辨率的损失不一样。例如,图3.6展示了采用海明窗设计方法的

时延-多普勒图像,对比图3.5(c)可以发现,海明窗设计方法相比二项

式设计方法具有更大的旁瓣抑制区域,多普勒分辨率也提高了近一

倍,但旁瓣抑制的程度仅略优于标准设计方法。
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图3.6 格雷互补波形采用海明窗设计方法在时延-多普勒图像上的旁瓣抑制效

果(图中幅度色条的单位为dB)

3.3 互补波形组传统设计方法

本节阐述互补波形组的标准设计方法以及广义PTM 设计方法

这种发射端设计方法,然后分析了二项式设计方法等接收端设计方

法应用于互补波形组时的性能。

3.3.1 互补波形组标准设计方法

与格雷互补波形类似,互补波形组的标准设计方法也包括发射

端的标准顺序设计和接收端的标准权重设计两方面。重写式(2.32)和

式(2.33)如下:
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zPsets
(t)= ∑

N-1

n=0
psets(n)=d

ad(t-nT)

zQsets
(t)= ∑

N-1

n=0
psets(n)=d

qsets(n)ad(t-nT)

Psets={0,1,…,D-1,0,1,…,D-1,…}(或Psets={D-1,D-2,…,

0,D-1,D-2,…,0,…})表示互补波形组的标准发射顺序;
 

Qsets为

全1序列时表示互补波形组的标准权重序列,这与格雷互补波形

相同。

很明显,在D=2时,式(2.32)与式(2.33)将等价于2.2.2节中

的式(2.5)与式(2.6)。

3.3.2 互补波形组发射端设计方法

本节主要介绍互补波形组的广义PTM设计方法。顾名思义,广

义PTM设计方法是对格雷互补波形的PTM设计方法的扩展。该方

法的概念早在2007年就已由Stephen
 

Howard和Bill
 

Moran等提

出[11],但由于结果没有发表,该方法最早公开于文献[12]中,并在文

献[13]中被进一步研究。

广义PTM设计方法实际上是设计了一串PGPTM 序列,通常称

为广义PTM序列,用以决定互补波形组的发射顺序,接收端的加权

序列仍为标准权重序列。当发射脉冲数目为N 时,对于一个由D 组

二值序列组成的互补波形组来说,广义PTM 序列的具体生成步骤

包括:
 

(1)
 

设序列S=[0,1,…,N-1];
 

(2)
 

将序列S 中的元素转换为D 进制数表示,记为SD;
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(3)
 

PGPTM(n)=mod[cd(SD(n)),D]。其中cd(·)函数表示

将SD(n)的每一位数相加得到的和,例如cd(128)=1+2+8=11。

例3.3:
 

不失一般性,本例中我们以 N=16的情况来对D 等于

不同值时生成的广义PTM序列进行比较分析,此时,

S=[0,1,2,3,4,5,6,7,8,9,10,11,12,13,14,15]

  当D=2时,

SD = [0,1,10,11,100,101,110,111,1000,1001,1010,1011,1100,1101,

   1110,1111]

PGPTM= [0,1,1,0,1,0,0,1,1,0,0,1,0,1,1,0]

此时广义PTM设计方法退化为基于格雷互补波形的PTM 设计方

法,该P 序列则表示传统意义上的PTM序列[14]。

当D=3时,

SD =[0,1,2,10,11,12,20,21,22,100,101,102,110,111,112,120]

PGPTM=[0,1,2,1,2,0,2,0,1,1,2,0,2,0,1,0]

  当D=4时,

SD =[0,1,2,3,10,11,12,13,20,21,22,23,30,31,32,33]

PGPTM=[0,1,2,3,1,2,3,0,2,3,0,1,3,0,1,2]

  图3.7展示了互补波形组分别采用标准发射顺序、广义PTM 设

计方法与格雷互补波形对应采用标准发射顺序、PTM 设计方法的旁

瓣抑制效果(画图所需的各项参数将在4.3.6节给出,画图时各方法

的发射脉冲数目均为64)。比较上述对应波形设计方法能够发现,互

补波形组可以获得与格雷互补波形类似的旁瓣抑制效果与多普勒分

辨率。

需要重申的是,图3.7(a)和图3.7(b)的结果是采用2.3.1节中

定义的“特殊互补波形组”得到的;
 

对应地,我们将“一般互补波形组”
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图3.7 互补波形组分别对应采用:
 

(a)标准发射顺序;
 

(b)广义PTM 设计

方法与格雷互补波形分别对应采用:
 

(c)标准发射顺序;
 

(d)PTM

设计方法在时延-多普勒图像上的不同旁瓣抑制效果(图中幅度色

条的单位为dB,注意这里由于使用的脉冲数目 N 和图像显示门限

DL与图3.5中不一样,因此导致图3.7(c)与图3.5(a)、图3.7(d)

与图3.5(b)出现了不一样的显示效果)

采用标准发射顺序和广义PTM设计方法的结果展示如图3.8所示。

从该结果可以很明显地看到,一般互补波形组的旁瓣抑制能力比特

殊互补波形组要差很多,并且出现了4个疑似的虚假目标。
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图3.8 一般互补波形组分别对应采用:
 

(a)标准发射顺序;
 

(b)广义PTM

设计方法的时延-多普勒图像(图中幅度色条的单位为dB)

3.3.3 互补波形组接收端设计方法

在目前已公开发表的文献中,我们很少见到区别于格雷互补波

形单独对互补波形组接收端进行设计的方法。因此,本节将延续在

格雷互补波形中介绍的二项式设计方法与海明窗设计方法这两种接

收端设计方法,将其应用于互补波形组,并分析比较其相较于应用在

格雷互补波形时的旁瓣抑制与目标分辨性能。

与3.2.3节对应,本节同样展示二项式设计方法与海明窗设计方

法(画图所需的各项参数将在4.3.6节给出,画图时各方法的发射脉

冲数目均为64)。首先,将格雷互补波形这两种设计方法的结果展示

如图3.9所示。

接下来,画出特殊互补波形组这两种设计方法的结果,如图3.10
所示。可以发现,特殊互补波形组得到的结果与格雷互补波形在同

样的参数条件下完全一致,这说明前面提到的接收端加权类方法对
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图3.9 格雷互补波形分别对应采用:
 

(a)二项式设计方法;
 

(b)海明窗设计

方法的时延-多普勒图像(图中幅度色条的单位为dB)

图3.10 特殊互补波形组分别对应采用:
 

(a)二项式设计方法;
 

(b)海明窗

设计方法的时延-多普勒图像(图中幅度色条的单位为dB)

格雷互补波形和特殊互补波形组均适用。

另外,从图3.11所示的一般互补波形组的结果可以对比得到,上

述两种设计方法不能很好地抑制一般互补波形组的旁瓣,而且与

图3.10类似,相比图3.7显著损失了多普勒分辨率。
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图3.11 一般互补波形组分别对应采用:
 

(a)二项式设计方法;
 

(b)海明窗

设计方法的时延-多普勒图像(图中幅度色条的单位为dB)

3.4 本章小结

本章主要讨论互补波形传统设计方法。首先介绍格雷互补波形

传统设计方法,即格雷互补波形的标准设计方法,以及一阶里德-穆勒

序列方法和二项式设计方法这两种发射端和接收端设计方法;
 

然后

类似地介绍互补波形组传统设计方法,并直观地比较了特殊互补波

形组和一般互补波形组在各种设计方法中所具有的不同旁瓣水平。

本章的主要研究工作与结论如下:
 

(1)
 

总结了格雷互补波形和互补波形组的标准设计方法。格雷

互补波形的标准设计方法即发射顺序为交替序列、接收权重为全1序

列的设计方法;
 

互补波形组的标准设计方法即发射顺序为从任意一

个序列开始往后或往前的循环序列、接收权重为全1序列的设计

方法。
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(2)
 

回顾了格雷互补波形的两种常用的发射端和接收端设计方

法。一阶里德-穆勒序列方法是通过Walsh矩阵的各行(或各列)来确

定格雷互补波形发射顺序的方法,该方法可以计算得到在给定多普

勒值的附近旁瓣最小的发射顺序。二项式设计方法是通过对格雷互

补波形接收权重重新赋值后进行匹配滤波的接收端设计方法,它利

用二项式系数对匹配滤波信号进行重新加权,可获得非常好的旁瓣

抑制能力,但同样会显著降低多普勒分辨率。

(3)
 

分析讨论了互补波形组常用的发射端和接收端设计方法的

旁瓣抑制性能。广义PTM设计方法是由PTM设计方法扩展而来的

互补波形组发射端设计方法,它可以使互补波形组在零多普勒线附

近一小片区域的旁瓣得到有效抑制。另外,对于互补波形组尚未发

现更多的接收端设计方法,通常仍是沿用格雷互补波形所采用的接

收端设计方法。值得指出的是,本节的对比结果表明,采用一般互补

波形组不论是发射端还是接收端设计方法,其旁瓣抑制能力相比特

殊互补波形组都受到了极大削弱,且由于生成一般互补波形组与生

成特殊互补波形组的成本几乎一样,因此我们可以直观地整理出下

面的论述,即若要使用互补波形组作为雷达目标检测问题中的发射

波形,通常不建议发射一般互补波形组,而应当采用特殊互补波形

组。第5章将通过理论推导对该论述进行进一步阐释。

本章是对互补波形传统设计方法的归纳回顾,为之后的雷达目

标检测互补波形联合设计方法研究提供研究基础与方法对比。
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