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FM 訊號偵測移動目標物之超低訊干比 

多重路徑干擾消除法則 

 
 

 
摘要 

利用接收現有 FM 訊號的被動雷達系統，

具有隱形之能力、不易被攻擊等主要優點而備

受重視。在系統中，目標物的回波常被來自 FM
發射機的直接路徑干擾掩蓋，造成偵測困難。

為了提高偵測機率，本研究首先將建立被動雷

達系統的發射訊號模糊函數、回波公式、以及

直接路徑干擾下的接收訊號模型。接著利用建

立的訊號模型，藉由系統鑑別的觀點，推導出

在此一應用下的 Wiener Solution，並模擬最

佳解下的訊號干擾功率比(SIR)及偵測機率

等。其次考量即時處理及計算複雜度之需要，

研究可適性通道估測，應用最小均方法(LMS)、 

正規化最小均方法(NLMS)、及一可變步階最小

平方法(VssLMS)等可適性演算法。最後透過電

腦模擬驗証，可進一步驗証所設計之直接路徑

干擾消除機制的可行性。最後設計一使用者介

面(GUI)以便觀察不同環境下之情形，其成果

可做為強化偵測目標系統設計之參考依據。 

關鍵詞：目標物偵測、被動雷達、直接路徑干

擾消除、可適性濾波器 

 
1. 前言 

傳統主動偵測系統向空中發射大功率的電

磁波，再接收目標物反射的回波訊號，藉此進

行目標物的偵測、測距追蹤及特徵分析。因發

射源容易被追蹤、干擾、導彈破壞等反隱身技

術突破，近年來，學者提出了利用民間廣播、

類比或數位電視、及 GPS 等非合作式

(non-cooperative) 幅射源為基礎的被動雷達系

統(Passive RADAR) [1,2]。相較於主動式雷

達，被動雷達具有受氣候因素影響較小、抗干

擾能力強、對窄頻干擾的對抗能力佳、對於隱

身目標的偵蒐能力較佳及生存能力佳等優點

[3]。其中，在眾多的非合作幅射源中，FM 廣

播訊號因發射功率大(可達 250 kW)、涵蓋範圍

廣，且具有較完美的模糊函數(Ambiguity 

Function)特性，有較高的距離/頻率解析度等

優點[4]，而成為被動雷達最常使用的訊號源。 

在系統架構中，接收機通常會有兩組通

道，接收發射端訊號當作參考訊號源的參考通

道(Reference Channel)，以及接收目標反射回波

的目標通道(Target Channel)。然而在實際的環

境中，目標通道不僅會接收到來自於目標的回

波訊號，也會接收到來自於發射機的直達波訊

號而造成直接路徑干擾(Direct Path Interference, 
DPI)，其功率比回波訊號高出許多，造成回波

訊號在距離-都卜勒平面上被直接路徑干擾造

成的旁波(Sidelobe)所掩蓋，而無法進行目標偵

測[5,6]。為了提高目標物的偵測機率，直接路

徑干擾消除機制成為被動雷達中，相當重要的

研究課題。 
本論文架構從第二節基於 FM 訊號之被動

雷達訊號模型開始探討其訊號的特性、模糊函

數、以及直接路徑干擾問題。接著第三節，根

據所獲得的訊號模型，吾人在假設直接路徑干

擾為單一路徑的場景下，提出基於最大似然

(Maximum Likelihood, ML)法則之直接路徑干

擾消除機制，並且基於統計特性的 DPI 消除機

制設計及模擬。接著，吾人假設一個更實際的

狀況，即直路徑干擾訊號有多重路徑效應。此

時，吾人提出了以最小均方誤差 (Minimum 
Mean Square Error, MMSE)為基礎的干擾消除

法則，獲得在線性濾波器下的最佳解。第四節

則考慮到複雜度及即時(Real Time)處理的問

題，吾人探討了各種可適性(Adaptive)演算法如

最小均方法(Least Mean Square, LMS)、正規化

最小均方法 (Normalized Least-Mean-Square) 
[10]，以及最新提出的可變步階最小均方法

(Variable Step-Size LMS,VssLMS)以加快可適

性濾波器收斂速度[11] ，達到雷達迅速偵測訊

號的目標。第五節則是為整個系統設計設計一

使用者介面(Graphical user interface,GUI)方便

觀察不同的環境下系統狀態。第六節為結論。 

黃正光 蘇子皓 李政達 
元智大學通訊工程系教授 元智大學通訊所研究生 元智大學通訊所研究生 

e-mail：
eejhwang@saturn.yzu.edu.tw 

e-mail： 
s974850@mail.yzu.edu.tw

e-mail： 
s978603@mail.yzu.edu.tw



2010 年資訊科技國際研討會論文集 

2010 International Conference on Advanced Information Technologies (AIT) 

2. 基於FM訊號之被動雷達訊號分析 

圖一為被動雷達的收發機示意圖接收的訊

號分別經 RF 降頻及取樣數位化後，目標通道

的訊號將先經過波束成形(Beam-forming)等預

處理的步驟，接著把目標通道和參考通道的訊

號 做 互 相 關 ， 得 到 距 離 - 都 卜 勒 平 面

(Amplitude-Range Doppler Surface)，最後對距

離-都卜勒平面進行 CFAR 的偵測以及後續的

波達方向(Direction of Arrival, DOA)估測、目標

識別等運算。 
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圖一被動雷達示意圖 

  頻率調變(Frequency Modulation, FM)是將

訊息載送於載波的瞬時頻率變化的一種調變

方式，且被廣泛的應用於音樂和語音的傳送

上。其調變訊號可表示成 

 
0

( ) cos 2 2 ( )
t

c fx t A f t k m t dtπ π⎛ ⎞⎟⎜= + ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠∫  

在此架構中 FM 調變訊號複數包封模型為 

      0
2 ( )

( )
t

fj k m t dt
x t Ae

π ∫=      (0) 
其中 A 和 fc是常數，分別表示載波的振幅和頻

率。m(t)是欲傳送的聲音訊號，kf為頻率靈敏度

(frequency sensitivity)。 

2.1匹配濾波器 

在偵測目標物之應用中，為了使訊號獲得

最大的訊雜比 (Signal to Noise Power Ratio, 
SNR)，常使用匹配濾波器(Matched Filter)做為

接收機的架構。若吾人假設圖一中目標通道接

收，且經過降頻後的複數訊號為 s(t)，參考通

道接收降頻後的複數訊號為 r(t)，則匹配濾波

器的輸出為 

2*

0

1( , ) ( ) ( ) d
T j f t

dM f s t r t e dt
T

πτ τ= −∫      (1) 

其中τ 為時間延遲，fd為都卜勒頻率。由於匹

配濾波器的輸出是由大小、距離和都卜勒速度

所構成的三維圖形，因此也稱為距離-都卜勒平

面。透過匹配濾波器的輸出，吾人可以進行目

標的偵測等後續處理動作。 

2.2雜訊對匹配濾波器輸出的影響 

  現在，若考慮在目標通道上有雜訊的存

在，則目標訊號可以寫成 
,2( ) ( ) ( )d Tj f t

R Ts t P x t e w tπτ= − +     (2) 

其中第一項為來自於目標的回波訊號，PR為回

波訊號的功率， Tτ 為回波訊號延遲，fd,T為目標

物的都卜勒頻率。由雙基地雷達(Bi-static radar)
接收功率方程式[1]，目標通道接收到的偵測目

標回波訊號功率PR為 
2

3 2(4 ) ( )
T T R B

R
T R

P G G
P

R R
λ σ

π
=        (3) 

其中， TP 為發射訊號功率， TG 和 RG 分別表示

發射和接收的天線增益(Antenna Gain)。λ 表示

雷達訊號載波波長， Bσ 為偵測目標的雷達散射

截面積(Radar Cross Section, RCS)。 TR 和 RR 則

分別表示發射機至偵測目標和偵測目標至接

收機的距離。第二項之 2( ) ~ (0, )w t CN σ 為複數

的可加性高斯白雜訊(AWGN)。 

2.3直接路徑干擾問題 

    目標天線不僅接收到來自於偵測目標的

回波訊號，同時也接收到來自於發射機的直接

路徑會發生直接路徑干擾。假設接收機和發射

機之間的距離為L，而 '
TG 和 '

RG 分別為發射和接

收天線的直視線增益(Light of sight Gain)，

則直接路徑干擾功率強度可表示成 

' ' 2

' ' 2(4 )
T T R

D
T R

P G G
P

G G L
λ
π

=          (4) 

由(3)和(4)，吾人可定義訊號對 DPI 干擾功率比

(Signal to DPI power Ratio, SIR)為 
2

24 ( )
R T R B

D T R

P G G LSIR
P R R

σ
π

= =       (5) 

以下模擬一目標偵測環境，吾人假設 SNR
為 0dB，距離 100 公里處有一都卜勒頻率為

50Hz (若假設電台的載波頻率為 100MHz，則

約 0.44 馬赫)的移動目標，並假設聲音訊號為

音樂，接收機取樣頻率和互相關運算的積分時

間分別為 600kHz 和 1 秒。則由圖二中可以從

距離-都卜勒平面上看到目標物所產生的響

應。但當吾人在環境中加入 SIR 為-100dB 直接

路徑干擾後，則匹配濾波器的輸出圖三，則可

以發現直接路徑干擾把回波訊號掩蓋，而使得

目標訊號無法被偵測。由圖四等高線圖可以更

清楚看的觀察這一個現象。 
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圖二 距離-都卜勒平面(無DPI) 
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圖三 直接路徑干擾(目標+DPI) 

 
圖四 直接路徑干擾(目標+DPI)等高線圖 

 
3. 直接路徑干擾消除機制 
    由雷達的訊號模型和問題描述，吾人可以

得知直接路徑干擾將嚴重的干擾被動雷達的

目標偵測。因此吾人必須設計一個強健的干擾

消除機制，方能使被動雷達系統得以順利運

作，以下將針對直接路徑干擾為單一路徑和有

多路徑效應兩種不同的場景進行討論，並設計

其多路徑干擾消除機制。 

 

3.1 單一路徑直接路徑干擾下之干擾消除機制 

在有直接路徑干擾，且假設直接路徑干擾

僅有單一路徑時，則目標通道所接收到的訊號

可由(2)寫成 
,2( ) ( ) ( ) ( )d Tj f t

R Ts t d t P x t e w tπτ= + − +      (6) 
其中，第一項為直路徑干擾，可寫成 

( ) ( )Dd t ax t τ= −                    (7) 
且 ~ (0, )DCN Pα 是直接路徑干擾項的複數增益，

能量為 PD。 Dτ 為為直接路徑干擾延遲。經過

ADC 取樣後，(6)式可寫成 
,

,

2

2

[ ] [ ] [ ] [ ]

[ ] [ ] [ ]

d T s

d T s

j f nT
R T

j f nT
D R T

s n d n P x n l e w n

x n l P x n l e w n

π

πα

= + − +

= − + − +
     (8)             

    其中 Ts為接收機的取樣頻率、 D D Sl Tτ= ⎡ ⎤⎢ ⎥
和 T T Sl Tτ= ⎡ ⎤⎢ ⎥分別為取樣後的直接路徑干擾延

遲和目標延遲。 
假設參考通道可以接收到完美的發射訊

號，且完全沒有雜訊，則參考通道經取樣後的

接收訊號為 
[ ] [ ]r n x n=                  (9) 

觀察(6)式和(8)式，可發現兩者之間僅有時

間延遲 Dl 和和複數增益大小α 的差異。若吾人

可以正確的估測出這兩個參數的估測值 D̂l 和

α̂，那麼便可利用圖五之方塊圖消除目標通道

中的直接路徑干擾。其中 
ˆ ˆˆ[ ] [ ]Dd n r n lα= −        (10) 

為直接路徑干擾項的估測值。而 
ˆ'[ ] [ ] [ ]s n s n d n= −             (11) 

為扣除完直接路徑干擾後的訊號。 
至此，則原本的干擾消除現在可視為通道

延遲和增益估測問題。因此，吾人首先參考通

訊系統中常用的匹配濾波器估測直接路徑干

擾延遲。首先，吾人令匹配濾波器的輸出為 
1

*

0

( ) [ ] [ ]
N

n

l s n r n l
−

=

Φ = −∑              (12) 

其中 N 為所取的觀測向量長度，則直接路徑干

擾延遲的估測值為[2] 
ˆ arg max ( )D

l
l l= Φ               (13) 

在干擾延遲估測值正確的情況下，匹配濾

波器的輸出為 
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(14) 
 
   (0.1) 

此時，吾人可以利用匹配濾波器的輸出估測出

直接路徑干擾的增益如 

1
*

0

1
*

0

ˆ( )ˆ
ˆ[ ] [ ]

ˆ( )

ˆ[ ] [ ]

D
N

D D
n

D
N

D D
n

l

x n l x n l

l

r n l r n l

α −

=

−

=

Φ
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− −

Φ
=

− −

∑

∑

     (15) 

 
 

圖五 單路徑下直接路徑干擾消除機制方塊圖 

吾人可以利用下列例子進一步說明干擾

消除的過程。假設內容為音樂訊號，頻寬振幅

如第二章所述，接收機取樣頻率為 600kHz。假

設在距離(RT+RR)為 100 公里處有一個都卜勒

速度為 50Hz 的目標物。且令 SIR=-100dB、
SNR=-37dB、lD=50。並設定觀測向量長度 N、
最大延遲 lD,Max 分別為 256、100。接著進行通

道增益的估測、直接路徑干擾的扣除。 
扣除完直接路徑干擾後的訊號 s’[n]經距

離-都卜勒二維匹配濾波器輸出的結果如圖

六。可以發現原本在圖四中被直接路徑干擾掩

蓋的目標回波可重新被偵測出來。因為模擬參

考訊號端有延遲 5km，所以在此目標及直接路

徑干擾分別處於 45km 及 95km 處。 
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圖六 經干擾消除後之二維匹配濾波器輸出 

 
在這一節當中，吾人將利用電腦模擬所設

計的直接路徑干擾消除機制的性能，共通的模

擬參數設定如表一。並定義偵測機率 Pd和通道

估測誤差 2
eσ 分別為 

ˆPr( )d D DP l l= =            (16) 
222 ˆe Eσ α α α⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎣ ⎦

     (17) 

表一 
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圖七 觀測向量為 100,256 時之偵測機率 

 

音頻訊號最高頻率

(W) 
音樂: 15 KHz 
語音: 3.1 KHz 

音頻訊號最大振幅 音樂:  1 V 
語音:  0.5 V 

頻率靈敏度(kf) 75 k (Hz/Volt) 
取樣頻率(fs) 600 KHz 
訊號(目標) 

雜訊功率比(SNR) -37 dB 

最大延遲(lD,Max) 100 
通道延遲(lD) 50 
模擬次數 2000 次 
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圖八 觀測向量為 100,256 時之通道估測誤差 

 
圖七和圖八的模擬則假設內容為音樂，比

較不同觀測向量長度下的偵測機率和通道估

測誤差。由模擬結果可以發現，觀測向量愈

長，偵測機率愈好，且估測誤差愈小。若欲使

系統在 SIR=-50dB 以上都能正確偵測，則觀測

向量長度 N>=256。 
3.3 有多路徑效應和直接路徑干擾下之干擾消 

除機制 

在前一節的討論當中，假設接收機僅收到

單一路徑的直接路徑干擾。然而，在實際的環

境中，接收機除了接收到來自於發射機的直路

徑訊號外，仍有可能同時接收到經由周遭大形

反射物的反射波，而有多路徑效應，此時，目

標通道上的接收訊號仍可由(6)式表示。若吾人

令多路徑通道為  
1

0
( ) ( )

I

i i
i

h τ α δ τ τ
−

=

= −∑  (18) 

其中 I 為路徑的個數， iα 和 iτ 分別表示第 i 根
路徑的路徑複數增益和延遲，則直接路徑干擾

訊號則由原本的(7)式改寫為 
( ) ( ) ( )d t h x tτ= ∗  (19) 

其中∗為線性迴旋運算子。則取樣後的目標通

道訊號可表示成 
,2[ ] [ ] [ ] [ ]d T sj f nT

R Ts n d n P x n l e w nπ= + − +  (20) 
第一項的直接路徑干擾項為 

[ ] [ ]d n n= hx  (21) 
其中 

[ (0) ( 1)]h h L= −h ，且 max sL Tτ= ⎡ ⎤⎢ ⎥  
為最大通道延遲的長度； 

[ ][ ] [ ] [ 1] [ 1] Tn x n x n x n L= − − +x  
為發射訊號向量。 

現在，吾人欲利用目標通道訊號(20)和參

考通道訊號(9)得到直接路徑干擾的估測值，則

此一問題為一系統鑑別問題如圖九。假設濾波

器長度為 Nw，則圖中估測到之直接路徑干擾訊

號為 
*

0

ˆ( ) ( )    n=0,1,2, ....
wN

k
k

d n w r n k
=

= −∑  (22) 

值得注意的是，Nw必須小於目標延遲 lT，

以避免目標回波訊號遭到扣除。此時的估測誤

差為 
ˆ( ) ( ) ( )e n s n d n= − 。

 (23) 
這裡，吾人使用了 Wiener 的方式來求得

濾波器係數的最佳解，首先，先定義價值函數

為 
*

2

( ) ( )

( )

J E e n e n

E e n

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦

 (24) 

ˆ( )d now

圖九 有多路徑效應之直接路徑干擾消除機制 
 
接著，由正交法則(Principle of Othogonality)可
得 

*

* *

0

( ) ( ) 0

( ) ( ) ( ) 0
w

o

N

oi
i

E r n k e n

E r n k s n w r n i
=

⎡ ⎤− =⎢ ⎥⎣ ⎦
⎡ ⎤⎛ ⎞⎟⎜⎢ ⎥⎟− − − =⎜ ⎟⎢ ⎥⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎢ ⎥⎣ ⎦

∑
 (25) 

再來，吾人可將(25)式重新整理如下 
* *

0

( ) ( ) ( ) ( )
wN

oi
i

w E r n k r n i E r n k s n
=

⎡ ⎤ ⎡ ⎤− − = −⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦∑  (26) 

或可寫成矩陣形式為 
oRw p=  (27) 

其中， 

*

* *

( ) ( )

(0) (1) ( 1)
(1) (0) ( 2)

( 1) ( 2) (0)

H

w

w

w w

E n n

c c c N
c c c N

c N c N c

R r r⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎡ ⎤−
⎢ ⎥
⎢ ⎥−⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥− −⎢ ⎥⎣ ⎦

 (28) 

為 Nw×Nw的自相關矩陣，且 
[ ][ ] [ ] [ 1] [ 1] T

wn r n r n r n N= − − +r  (29) 
為 Nw×1 的輸入訊號向量，而 

[ ]

*[ ( ) ( )]

(0) (1) ( 1) T
w

E n s n

p p p N

=

= −

p r
 (30) 
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為參考訊號和目標通道訊號的互相關向量。將

(27)式兩邊同乘以反矩陣 R-1，則可以得到濾波

器係數的最佳解為 
1

ow R p−=  (31) 
吾人可以利用下列例子進一步說明利用

Wiener 濾波器進行干擾消除的過程。發射訊

號的參數和3.1節中所用到的參數相同。但此時

通道的最大延遲為18.167ms [3]，因此吾人假此

離散通道場景為均勻功率延遲輪廓，但個路徑

皆為i.i.d複數高斯分佈，且各路徑相對應之延

遲時間，茲整理如下表二所示 

表二           
i 延遲時間 

(μsec) 
正規化延遲

時間 
(T) 

距離 
(km) 

0 33.33 5.0 10 
1 63.33 9.5 19 
2 123.33 18.5 37 
3 153.33 23.0 46 
4 213.33 32.0 64 
 
在未進行干擾消除前，距離-都卜勒二維匹配

濾波器輸出的結果如圖十。和圖四不同的，因

為多路徑效應的影響在在距離軸上有擴展現

象。 

 
圖十 未經干擾消除之二維匹配濾波器輸出 

接著，利用(31)式求得 Wiener 濾波器的最

佳係數。並和參考訊號做迴旋，即可得到直接

路徑干擾訊號的估測值。 
將估測值從目標通道訊號中扣除，此時距

離-都卜勒二維匹配濾波器輸出的結果如圖十

一。此時目標廻波已可被辨認。 

圖十一 經干擾消除之二維匹配濾波器輸出 

4 可適性濾波器多路徑干擾消除 

   本節中吾人考慮雷達系統的即時處理、計

算複雜度和實現困難度之需要，以可適性

TDL(Tapped Delay Line) FIR 濾波器的方式進

行直接路徑干擾消除，並使用最小均方法

(Least Mean Square, LMS)、正規化最小均方法

(Normalized Least-Mean-Square)和新的可變步

階最小均方法(Variable Step-Size LMS,VssLMS)
以加快可適性濾波器收斂速度。 
 
4.1  LMS 多路徑干擾消除 

  如圖十二為一可適性濾波器之架構應用

於 DPI 消除，其中 ( )ˆ nw 為一 TDL 濾波器，其權

重由一可適性演算法進行調整，調整之過程如

下，首先由目標通道 ( )s n 及濾波器所重建之多

路徑干擾訊號 ( )y n 相減，得到一誤差訊號

( )e n ，再利用此誤差訊號 ( )e n 所採用之可適性

演算法進一步調整 TDL 濾波器之權重值，使誤

差訊號之值能逐漸收斂減小，當演算法收斂

時， ( )ˆ nw 將趨近於原始的多路徑通道，以致 ( )y n
可視為重建的多路徑訊號。圖中 ( )e n 之公式如

下 

∑
( )s n

( )r n ( )y n

( )e n

( )ˆ nw

 
圖十二 可適性濾波器架構圖 
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( ) ( ) ( )e n s n y n= −        (32) 
( )y n 為參考訊號通過濾波器輸出值，將其表示

為 

( ) ( ) ( )Hy n n n= ⋅w r       (33) 
由(29)將 ( )nr 改寫 

( )( ) [ ] [ 1] [ 1] Tn r n r n r n M= − − +r        
(34) 

M 為輸入延遲 TDL 
隨後再將 

( ) *1 ( ) ( ) ( )ˆ ˆn n n e nμ+ = + ⋅ ⋅w w r           (35) 
利用步階間距 μ (step size)調整下一組遞回的

權重向量 ( )ˆ nw 達到收斂誤差 ( )e n 至其雜訊功

率比(SNR)並且使最後一組 ( )ˆ nw 與多路徑通道

相同，因為 FM 訊號通過有限頻寬的特性會使

得其估測通道的能量分散，所以吾人將參考訊

號和誤差經過降取，再讓 LMS 進行追蹤得到

估測通道如圖十三 
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圖十三 通道追蹤圖 

4.2  NLMS 多路徑干擾消除 

  步階值對於參考訊號在可適性濾波器的

運作下，不但影響著收斂的速度還連帶收斂誤

差值，所以 NLMS 最主要就是調整其迴圈中的

步階間距 μ ，將其對參考訊號正規化，並改寫

(35)為 

( ) *
21 ( ) ( ) ( )ˆ ˆ

( )
n n n e n

n
μ

+ = + ⋅ ⋅w w r
r

   (36) 

                                    
再套回原本的遞迴公式，與目標通道訊號繼續 

動作。 

4.3  VssLMS 多路徑干擾消除 
  由前兩種 LMS 可以明確看到步階間距 μ
扮演相當重要的角色，欲改善其性能最簡單的

方式就是從此下手。這種新型態的演算法

[11]，相較前兩節固定收斂間距，此演算法將

步階間距 ( )nμ 改為一可變之遞迴公式，寫成 
2 2( 1) ( ) ( ) ( )ˆsn n n e nμ αμ γ+ = + p      (37) 

其中 ( )ˆ np 為吾人假設之估測平滑梯度向量

(Smoother gradient vector)可將其表示成 

( ) ( 1) (1 ) ( )ˆ ˆ ( )n n e n nβ β= − + −p p r      (38) 
並且利用此向量包含參考訊號端及誤差能

量，迅速調整步階間距 ( )nμ 得到較佳的速度，

在此 0 , 1α β< < 且 0sγ > 此三參數用來調整

VssLMS 的收斂速度和收斂誤差之位置。從圖

十四可以顯示 ( )nμ 在到達收斂之前隨著訊號

需求上升下降。 

 
圖十四 ( )kμ 的變化情形 

4.4 可適性演算法電腦模擬 
  在這一個小節中，吾人套用和第二、第三

節相同之參數進行模擬。接著吾人假設SNR為
-37dB、SIR為-100dB，即直接路徑干擾比雜訊

高出63dB，並且假設DPI有多路徑效應，且設

定表二。其追蹤誤差的模擬結果如圖十五，三

種可適性演算法參數皆調整至最佳化，使其收

斂誤差最小。由模擬結果可以看到，當收斂誤

差都到達-63dB時，VssLMS的收斂速度最快、

NLMS次之、LMS最慢。 
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圖十五 系統實現演算法模擬 

    將經過可適性濾波器干擾消除後的訊

號，經過後級二維匹配濾波器，可以得到距離
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-都卜勒平面如圖十六和圖十七，由模擬結果

可以觀察雖然仍殘存部分的多路徑干擾，但是

目標物已可在正確的位置上明顯浮現。
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圖十六 經多路徑干擾消除之二維匹配濾波器 
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圖十七 經多路徑干擾消除之等高線圖 

 

5.圖型化系統介面(GUI) 
  最後畫出這次目標偵測系統需要用到的

主要圖形化介面及參數得到圖十八，其中從FM
訊號的訊號原設定，分別有語音(Speech)還有

音樂(Music)及其取樣頻率以及取樣時間，在來

設定系統下目標物的參數，包含目標物的距

離、都普勒頻率、目標物跟干擾的比值

SIR(Signal to Interference Ratio)及接收機之熱

雜訊SNR，接著設定匹配濾波器的參數，隨著

不同的設定有不同的階析度及觀測範圍。 

圖十八 GUI 版面配置圖 
 

 
圖十九 完整 DPI 圖形介面 

6.結論  
本文探討了被動雷達應用中的直接干擾問

題，並在單路徑和多路徑直接干擾假設下分別

提出基於ML和MMSE的干擾消除機制。實驗結

果顯示，所提出的方法皆能有效扣除直接路徑

干擾，而使直接路徑干擾得以實現。為了降低

複雜度，吾人討論了LMS、NLMS及新提出的

VSS-LMS等可適性演算法。模擬結果說明了，

VSS-LMS演算法能有效的加快收斂速度，並且

降低穩態誤差。透過觀察GUI如圖十九可以清

楚觀察各種變數下此系統運作的情形，能夠應

用於未來我方建構的被動雷達系統中，增進被

動雷達的偵測性能。 
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