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摘  要：针对中频带宽内存在多个子带信号，其个数、位置和带宽具有时变性的情况，该文提出一种基于非均匀滤

波器组的动态信道化滤波的方法：由事先给定的子带信号间的最小保护间隔确定均匀滤波器组的子信道数目并设计

相应的余弦调制滤波器组；由子带信号的位置分布求得非均匀处理矩阵，并由此直接合并余弦调制滤波器组的对应

的相邻子信道以构成非均匀滤波器组；当信号动态变化时，只要根据新状态下的子带信号位置分布更新非均匀处理

矩阵，就能完成新信号的信道化接收；利用不同子带信号的抽取因子之间的大小关系提前部分抽取因子以降低实现

过程的运算量。仿真实例验证了新方法的有效性。 
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Abstract: Based on the fact that there exist several subband signals in the received bandwidth, whose number, 
band location and bandwidth are time-variant, this paper presents an efficient method of dynamic channelization 
based on nonuniform filterbanks. The number of subchannels of the uniform filterbank is firstly determined by the 
given minimal guard bandwidth, and then a corresponding cosine-based filterbank is designed. A nonuniform 
matrix is derived in terms of band location of every subband signal, and then a nonuniform filterbank can be 
constructed through directly merging the adjacent subchannels of the uniform filterbank according to the 
nonuniform matrix. When subband signals dynamically change, channelization can be implemented as long as 
updating the nonuniform matrix in terms of band location of new subband signal. The computational complexity 
of implementation architecture can be reduced by the use of relationships between decimation factors of different 
subband signals. Computer simulations illustrate new method validity. 
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1  引言  

信道化滤波是软件无线电和宽带数字接收机的关键技

术[1,2]，如何高效地实现信道化滤波则是研究的热点。当宽带

中频信号中含有多个子带信号时，可根据子带信号的带宽和

频带位置分布的不同，采用不同的信道化技术对中频信号进

行接收处理。若子带信号的带宽相等且子带信号的位置等间

隔排列，则通常采用基于多相分解的DFT滤波器组进行信道

化处理，其基本原理和实现框图详见文献[3−5]；若子带信号

的带宽相等，但子带信号的位置具有任意性，则可采用基于

                                                        
2006-04-10 收到，2006-11-23 改回 

Goertzel算法的滤波器组高效结构进行信道化滤波[6]；若子

带信号的带宽不等且子带信号的位置具有任意性，则通常采

用基于数字下变频的信道化滤波技术。 

本文讨论的是中频带宽内含有多个不同带宽的、非均匀

分布的子带信号的情况，则上述的三类方法只有基于数字下

变频的方法可以使用。然而，该方法需要对每一个子带信号

都采用相对独立的下变频技术进行接收处理[3,6]，因而存在运

算量大、硬件耗费大等缺点，并不是一个好的解决途径。为

解决这一矛盾，文献[2]提出了一种基于调制滤波器组的非均

匀信道化滤波的方法。当子带信号带宽和频带位置分布事先

给定时，文献[2]的基本思路是先采用均匀分析滤波器组对宽
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带中频信号进行滤波分解处理，再根据已知的每个子带信号

的频带分布情况，在分析滤波器组的输出中提取对应位置的

子信道信号作为下一步重构处理的输入，同时设计相应的综

合滤波器组，最后以对应的子信道分解信号为输入利用相应

的综合滤波器组重构每一个子带信号。与传统的数字下变频

的方法相比，文献[2]中的方法具有运算量小、硬件复杂度低

等优点。然而，由于文献[2]的出发点是用均匀滤波器组来实

现非均匀信道化处理，因此整个处理过程需要两步：先分解

后重构，需要设计分析和综合两个滤波器组。此外，文献[2]

只考虑了某一确定状态下子带信号的信道化接收问题，而在

一些特殊的应用场合，子带信号的个数、带宽和频带位置分

布在整个接收过程中具有“时变性”，即子带信号的个数、

位置和带宽在整个接收过程中会发生变化。此时，文献[2]

的方法并不能直接应用于这类特殊情况。针对以上问题，本

文的出发点是：一方面以简化实现过程和尽可能的降低硬件

复杂度为目的，尝试通过直接设计非均匀滤波器组来完成非

均匀信道化处理，与文献[2]相比，新方法只需分解一步处理

且只需要设计分析滤波器组，从而进一步降低了硬件复杂

度；另一方面本文讨论了子带信号的动态信道化接收问题，

提出的非均匀信道化滤波的实现结构具有较强的可重置性。 

本文的结构如下：第 2 节给出基于非均匀滤波器组的动

态信道化滤波的基本原理和实现框图；第 3 节优化实现结构

以降低运算量；第 4 节给出仿真实例验证新方法的有效性；

最后是结束语。 

2   基于非均匀滤波器组的动态信道化滤波

首先明确讨论的前提条件：宽带复中频信号含有多个非

均匀分布的不同带宽的子带信号，子带信号间有保护间隔，

其大小与子带信号带宽相比较小，子带信号的个数、位置和

带宽具有时变性，但任一状态下子带信号的频带位置分布已

知；中频带通采样率至少两倍过采样，中频信号的动态范围

较大但动态范围在接收过程中相对稳定；事先给定整个接收

过程中可能出现的最小的子带信号间的保护间隔 和最

大的子带信号带宽。 
minG

假定一均匀滤波器组，现通过合并其相邻子信道来获得

非均匀滤波器组。若要使所得的非均匀滤波器组有意义，首

先应保证其通带选择特性，即通带平坦特性。由文献[7]知：

对于一个余弦调制滤波器组 
0( ) 2 ( )cos[ ( 1/2)/
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其中 为长度 的原型滤波器，M 为子信道数，

，若原型滤波器 满足条件 
0h 2N mM=

0 k M≤ ≤ −1 0h
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(其中 ，δ 为给定的波动界限)，则合并该均匀

滤波器组的任意相邻子信道都能保证所得的非均匀滤波器

组的各个子信道都具有通带平坦特性。因此，原始的均匀滤

波器组的原型滤波器 应满足约束条件式(2)。 

0 /Mω π≤ ≤

0h

其次，应保证其阻带衰减特性。考虑到中频信号具有大

的动态范围，所以非均匀滤波器组的各个子信道应具有高的

阻带衰减[2]。由于非均匀滤波器组是通过合并均匀滤波器组

相邻子信道而得，所以其阻带衰减取决于均匀滤波器组的子

信道间的阻带衰减。由式(1)知：均匀滤波器组中的每一个子

信道是由原型滤波器经余弦调制而得。因此，原型滤波器

必须有高的阻带衰减。 
0h

由式(1)知：设计一个均匀滤波器组需要事先确定子信道

数目M 。M 由式(3)来确定： 

log ( )2
min2 GM
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其中 为可能出现的最小的子带信号间的保护间隔，符号minG

⎡ ⎤• 表示向上取整。综上所述，整个非均匀滤波器组的设计可

归结为：设计一个满足约束条件式(2)且具有高的阻带衰减的

原型滤波器 ，其子信道数目由式(3)确定。 0h

基于直接合并相邻子信道的思想设计非均匀滤波器组，

其实现结构包括 3 部分：多相滤波E ，余弦调制模块ρ C ，

非均匀处理模块S [7]，如图 1 所示。 为原型滤波器

的多相成分，其表达式为 
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图 1  非均匀滤波器组的实现结构 

C 为余弦调制模块，表达式为 
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其中 和 分别为M 维单位阵和M 维反单位

阵，C 为M 维的第四类 DCT 变换矩阵 
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S 为非均匀处理矩阵，直接决定了均匀滤波器组中对应的相

邻子信道的合并。S 可由矩阵 获得，S 为M 维的对

角阵，对角线上的取值为 交替出现

S M×

1± [7]。 的确定取决于S
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各个子带信号在接收带宽内的位置分布以及原始的均匀滤

波器组的子信道间隔。均匀滤波器组的子信道间隔取决于子

信道数目 ，当 由式(3)确定后，子信道间隔为 。

由假设前提知：任一状态下，子带信号在接收带宽内的位置

分布是事先已知的，不妨假定某一状态下，第 个子带信号

带宽位置为 [ ]， 和 分别表示第 个子带信号频

带位置的上下边界，则可计算出第 个子带信号在M 个子信

道中所占据的子信道编号 ~  

M M /Mπ

i
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         (7) 

按照此方法可确定每一个子带信号在余弦调制滤波器组中

所占据的子信道编号，再由文献[7]中的方法生成对应的非均

匀处理矩阵 。 S

现在讨论子带信号发生动态变化的情况。首先，在滤波

器设计的过程中，余弦调制滤波器组的子信道数目M 由式(3)

来确定，由于事先已经给定可能接收到的子带信号间最小保

护间隔 ，所以M 在动态接收过程中是恒定不变的。其

次，由于事先假定中频信号的动态范围在整个接收过程中相

对稳定，即原型滤波器的阻带衰减要求相对固定，而式(2)

中波动界限 事先给定，所以整个信号接收过程中原型滤波

器只要设计一次。最后，从图 2 的实现结构不难看出：唯一

需要重新确定的是非均匀处理矩阵 。通过前面的分析可

知：只要根据新状态下子带信号的位置分布情况，通过式(7)

确定每个子带信号所占据的子信道编号，从而生成相应的非

均匀处理矩阵 ，就能完成新信号的接收。 

minG

δ

S

S

3  优化实现结构 

从图 1 不难发现：由于子信道合并在抽取之前，整个实

现过程的运算复杂度比较高。尤其是当输入为宽带中频信号

时，其采样率通常在几十兆赫兹以上，而满足设计要求的原

型滤波器的长度通常在几百阶甚至上千阶，整个滤波过程的

计算压力将会很大。因此，有必要对现有结构进行优化处理。 

事实上，图 1 中的非均匀处理矩阵 输出的子带信号在

基带处理之前需要进行抽样率转换。通常，抽样率转换因子

为分数，有时甚至是无理数

S

[1,8]，而其实现过程可分解为整数

倍和分数倍(无理数倍)抽取两个步骤。图 1 中给出的 是整

数倍抽取过程，后端的分数倍(无理数)抽取图中省略。假定

某一状态下第 i 个子带信号占据的均匀滤波器组的编号为

和 ，共 个子信道 

iM

l
iQ u

iQ iL
1u l

i i iL Q Q= − +                (8) 

不难理解：第 i 个子带信号的抽取因子 直接取决于其占据

的子信道数目 ， 的值越大抽取因子 越小。由于事先

给定可能出现的最大的子信道带宽，令其占据的子信道数目

为 ，则不难理解其对应的抽取因子应为最小，设为

。现假想一子带信号，其占据的子信道数目 定义为 

iM

iL iL iM

maxL

minM CL
2 maxlog2 L

CL ⎡ ⎤⎥                   (9) 

则 ，该信号对应的抽取因子为 maxCL L≥

CM M L= C

)M

i

                 (10) 

则 ，也就是说，如果以 为抽取因子，则在整

个接收过程的任意状态下，每一个子带信号都不会因抽取而

产生混迭。事实上，由于接收带宽内含有多个子带信号

，所以由式(3)，式(9)，式(10)可以得到 为

整数。每个子带信号的整数倍抽取因子 可级联表示为 

minCM M≤ CM

max(L << CM

iM

i CM M A= ⋅                   (11) 

iA 为比例系数， 。利用电路的等价性， 整数倍抽

取的单级实现形式可改由两级级联来实现(图 2)。 

1iA ≥ iM

此外，由于本文使用了至少是两倍的过采样，其输出的

每个子带信号的采样率都可以再降低两倍。结合图 2 不难得

到：输出的子带信号的采样率可降低 2 倍并且能确保无混

迭。由式(10)知：2 和 满足整数倍关系，利用电路的

等价交换性，可提前部分抽取因子 2 ，从而得到图 3 的结

构。综合图 2 和图 3，不难得到图 4 所示的优化结构，该结

构使得整个信道化处理过程的运算量降低了几乎 2 倍。事

实上， 倍的抽取过程(通常 为分数倍)可与后端的分数倍

(无理数倍)抽取过程相结合，本文在此不进一步展开讨论。

由于可能出现的子带信号的最大带宽事先给定，则参数

和 的取值都可以事先确定，所以当子带信号发生动态变

化时，图 4 所示的优化结构中只需要更新非均匀处理矩阵

CM

M 2 CM

CM

CM

iA iA

CL

CM

S
就能完成新信号的接收。 

 

图 2 倍抽取的             图 3  提前抽取因子的 iM
两种等价形式                    优化结构 

 

图 4  图 1 的优化结构 

4  计算机仿真和性能分析 

本节将给出计算机仿真来验证该方法的有效性。在此之

前，有必要对新方法的特点进行简单总结。⑴输入信号为复

中频信号，考虑到滤波器组设计时使用的是余弦调制滤波器

组，应保证至少两倍的过采样； ⑵滤波器设计简单：可归
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结为设计一个满足一定条件的原型滤波器 ；⑶运算量小：

充分利用不同子带信号的抽取因子之间的大小关系提前部

分抽取因子 2 ，使得新结构的运算量仅为传统结构的

；⑷可重置性强：当事先给定子带信号间的最小保

护间隔和可能出现的最大的子带信号带宽，在子带信号发生

动态变化时，只要对实现结构中的非均匀处理模块进行更新

即可完成新信号的接收；⑸实现过程简单，硬件复杂度低：

考虑到子带信号的非均匀分布且带宽不相等的特性，本文尝

试直接设计非均匀滤波器组，简化了实现步骤，只需要分解

一步处理；同时也简化了硬件，只要一个分析滤波器组。而

文献[2]的思路是用均匀滤波器组来解决非均匀的问题，所以

它先需要均匀分析滤波器组来分解中频信号，再设计综合滤

波器组重构分解的信号，从而提取所需的子带信号，其实现

过程需要分解和重构两步处理，而在硬件上也需要分析和综

合两个滤波器组。通过相比不难发现：新方法具有实现过程

简单，硬件复杂度低的优点。 

0h

CM
1/(2 )CM

下面给出计算机仿真。首先明确仿真条件：中频复信号

的带宽为 19.2M 且已搬至 [ 范围内，采样率

为 ，信号的动态范围 100 。接收带宽内含

有多个子带信号，状态 1 时，有 5 个信号分别为(2,3)，(6.9,3)，

(10.8,1.5)，(13.2,1.5)，(16.2,3)，在表达式 中， 表

示子带信号的带宽的中心位置， 表示带宽，单位 ；

状态 2 时，有 4 个子带信号，其分布为(2.9,4)，(8,3.5)，

(13,1.5)，(17.7,2)。两种状态下，子带信号间的最小保护间

隔 ，最大的子带信号带宽为 。图 5

给出利用文献[9]的方法得到的余弦调制滤波器组的幅频响

应，原型滤波器阻带衰减满足大于 的要求。图 6 是

余弦调制滤波器组幅度失真响应图，从图中不难发现：约束

条件式(2)中 的 值小于 。图 7 给出状态 1 时利

用优化结构进行信道化处理后的各个子带信号的频谱示意

图，而图 8 则给出状态 2 时利用优化结构进行信道化处理后

的各个子带信号的频谱示意图，需要强调的是：在对状态 2

时的信号进行处理时，只对图 4 中的非均匀处理矩阵进行更

新，其它的结构设置与状态 1 时相同。结合图 7 和图 8，不

难发现本文提出的动态滤波的方法是有效的。 

Hz 0 ~ 19.2MHz]

38.4MHzsf = dB

0( , )df f 0f

df MHz

min 0.75MHzG = 4MHz

100dB−

δ dB 35 10−×

 

图 5  原始的余弦调制滤波         图 6  余弦调制滤波器 
器组的幅频响应图           组的幅度失真响应图 

5  结束语 

本文讨论了对多个不同带宽的、非均匀分布的子带信号 

 

图 7  状态 1 时，(a)中频输入信号，(b)子带信号 11，(c)子带信号 2， 
(d)子带信号 3，(e)子带信号 4，(f)子带信号 5 

 

图 8  状态 2 时，(a)中频输入信号，(b)子带信号 1，(c)子带信号 2， 

(d)子带信号 3，(e)子带信号 4 

进行动态信道化接收的问题，提出一种基于非均匀滤波器组

的动态信道化滤波方法：通过直接设计非均匀滤波器组使得

信道化处理过程，与文献[2]相比，变得相对简单；而整个滤

波器组的设计又可归结为设计一个满足一定条件的原型滤

波器，根据子带信号频带位置分布求得非均匀处理矩阵，并

由此直接合并余弦调制滤波器组的对应的相邻子信道以构

成非均匀滤波器组；当子带信号发生动态变化时，只要根据

新状态下的子带信号的位置分布更新非均匀处理矩阵，就能

完成新信号的接收，体现了新结构具有较强的可重置性；此

外，利用了不同子带信号的抽取因子之间的大小关系，结合

电路的等价性优化了实现结构，降低了实现过程的运算量。

仿真实例则验证了新方法的有效性。 
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