
THE JOURNAL OF KOREAN INSTITUTE OF ELECTROMAGNETIC ENGINEERING AND SCIENCE. 2023 March.; 34(3), 204∼217.

http://dx.doi.org/10.5515/KJKIEES.2023.34.3.204
ISSN 1226-3133 (Print)․ISSN 2288-226X (Online)

204

Ⅰ. 서  론

전자전 시스템은 일반적으로 전자공격(electronic attack, 
EA), 전자전지원(electronic support, ES), 전자보호(electronic 

protection, EP), 신호정보(signal intelligence, sigint)로 구분
하며, 위협신호에 따라 통신 전자전, 비통신 전자전으로
분류할 수 있다[1]∼[3]. 본 논문은 비통신 전자전 분야에서
대표적인 레이다, 미사일 탐색기 등의 신호에 대응하는
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요  약

본 논문은 레이다, 미사일 탐색기 등의 C∼K 밴드를 사용하는 비통신 신호를 탐지, 수집, 식별하는 전자전 지원 장비
의 초광대역 채널화 수신처리장치 개발에 있어, 1.8 GHz 이상의 초광대역 순시대역폭 수신이 가능한 직접 샘플링 수신기
구조와 1단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신기 구조를 제시하였다. 순시대역폭 채널화를 위해 다상 필터뱅크 구조를
적용하며, 채널 간 중첩을 고려한 최종 구조 및 설계 변수를 도출하여 1.8 GHz 이상의 순시대역폭을 채널화하는 초광대
역 다상 필터뱅크를 설계하고, 시뮬레이션 결과를 제시하였다. 마지막으로 제시한 수신구조를 적용하여 초광대역 채널
화 수신처리장치를 제작하였고, 신호주입 시험으로 수신 성능을 확인하였다.

Abstract

This study develops an ultra-wideband channelization receiver for electronic warfare support equipment that detects, collects, and 
identifies non-communication signals using C-K bands, such as radar and missile seekers. This study presents a direct sampling receiver 
structure that can receive an instantaneous bandwidth of at least 1.8 GHz and a one-step frequency conversion superheterodyne receiver 
structure. We apply the polyphase filter banks structure for channelization of the instantaneous bandwidth as well as obtain the final 
structure and design parameters considering the overlap between channels to design ultra-wideband polyphase filter banks that channel-
izes an instantaneous bandwidth of at least 1.8 GHz. Furthermore, we present simulation results. Finally, we fabricate an ultra-wideband 
channelization receiver by applying the proposed receiver structure and validate its receiving performance through a signal injection test.
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전자전 지원 장비 개발을 위한 설계 및 제작 내용을 기술
한다.
전자전 지원 장비는 전자파를 이용하는 적 위협 환경

을 적시에 판단할 수 있도록 미상의 적 비통신 장비로부
터 방사되는 전자파 신호를 탐색, 수집, 식별하고, 신호원
의 신호제원 및 방향을 탐지하여 아군에게 위협 상황을
경보하는 기능과 아군의 전자공격 장비에게 수집 및 식
별한 신호에 대한 정보를 전달하는 기능을 가지고 있다[3]. 
또한, 먼 거리에서 활동하는 신호원, 주파수어자일 및 홉
핑으로 넓은 주파수 대역을 사용하는 신호원, 동시간대에
활동하는 다수의 신호원 환경도 고려하므로 높은 수신감
도, 넓은 순시대역폭, 동시 다중신호 수신 성능이 필수적
으로 요구된다. 이를 위해 수신 장비는 안테나, RF수신부, 
디지털수신부, 제어부를 기본 구성으로 안테나의 RF 출
력신호를 RF 수신부가 수신하여 1단계 또는 2단계 주파
수 변환으로 IF신호를 출력하고, 디지털수신부에서는 입
력된 IF신호를 아날로그-디지털 변환 및 채널화하여 기저
대역 I/Q신호를 출력하고, 신호제원을 측정하는 수퍼 헤
테로다인 수신구조를 적용하였다[4]. 이 구조는 ADC 샘플
링 주파수의 fS/2 이내로 순시대역폭을 확보할 수 있으며
다상 필터뱅크를 적용한 순시대역폭 채널화로 동시신호
수신 및 수신감도를 향상시킬 수 있다. 또한, 빠른 LO 동
조로 탐색 범위를 고속 스캔할 수 있어 전자전 지원 장비
뿐만 아니라 전자정보 수집 장비에도 적용 가능하다.
최근에는 5세대 이동통신 기술로 밀리미터파가 사용됨

에 따라 높은 주파수 신호에 대한 디지털 신호처리가 가
능한 디지털소자의 수요가 높아져 TI(Texas Instruments), 
Analog Devices에서 수 Gsps(giga samples per second)의 샘
플링 속도를 지원하는 고속 ADC가 개발되고 있다[5],[6]. 
따라서 이러한 최신의 고속 ADC를 적용하면 IF 주파수
를 높이고 순시대역폭을 넓힐 수 있으므로 C∼K 주파수
대역 내의 수 GHz 신호에 대해서는 RF수신부가 매우 간
소화되는 직접 샘플링 수신구조를 적용하고, 수십 GHz 
신호에 대해서는 1단계 주파수 변환만을 수행하는 수퍼
헤테로다인 수신구조를 적용하여 기존 장비를 소형화할
수 있는 동시에 넓은 순시대역폭 확보가 가능하다.
본 논문에서는 5 Gsps 이상의 고속 ADC를 적용하여

기존의 1 GHz 순시대역폭[7]보다 넓은 1.8 GHz 이상의 순

시대역폭을 수신 처리할 수 있는 초광대역 채널화 수신
처리장치를 개발하였다. 군용표준대역 기준 C∼G 밴드의
수 GHz 신호는직접 샘플링구조를적용하며, 1.8 GHz 순
시대역폭을 확보할 수 있도록 2-경로 직접 샘플링 수신구
조를 제시하였다. 또한, H∼K 밴드의 수십 GHz 신호는 1
단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신구조를 적용하며, 
참고문헌 [8]∼참고문헌 [10]을 참고하여 다상 필터뱅크
구조를 상세 분석하고 전자전 지원 장비에 적합한 다상
필터뱅크의최종 구조 및설계변수를 도출하고 2.16 GHz 
순시대역폭을 채널화하는 다상 필터뱅크를 설계하였고
매틀랩 시뮬레이션 통해 검증하였다. 상기와 같이 설계한
수신구조 및 다상 필터뱅크는 초광대역 채널화 수신처리
장치에 적용, 제작하였고 계측기 신호 주입 시험으로 성
능을 확인하여 실제 개발이 가능함을 보였다.
본 논문의 구성은 다음과 같다. Ⅱ장에서는 초광대역

채널화 수신처리장치에 적용한 직접 샘플링 수신구조와
1단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신구조에 대해 설
명한다. Ⅲ장에서는 다상 필터뱅크 구조에 대해 상세한
분석을하고최종 구조및설계 변수를 도출한다. 이를바
탕으로 2.16 GHz 순시대역폭을 채널화하는 초광대역 다
상 필터뱅크를 설계하고 시뮬레이션 결과를 제시한다. Ⅳ
장에서는 초광대역 채널화 수신처리장치의 제작 및 시험
결과를 제시하고 Ⅴ장에서 결론을 맺는다. 

Ⅱ. 초광대역 채널화 수신처리장치 설계

2-1 직접 샘플링 수신구조

RF신호를 주파수 하향 변환 없이 ADC로 직접 샘플링
처리 가능한 구조를 직접 샘플링 수신구조라고 한다[5]. 
일반적인 직접 샘플링의 수신신호 처리과정은 그림 1과
같다. RF신호를 대역통과필터(BPF)로 필터링하고, 나이
퀴스트 샘플링 이론에 만족하는 샘플링 주파수(fS)로 샘플
링 한 후 [RF]신호(RF’s replica)를 하향 변환하여 기저대
역(baseband, BB)의 I/Q신호를 얻는다. 그림 2는 그림 1에
해당하는 직접 샘플링 수신구조를 나타내었다.
하나의 경로에 단일 대역통과필터와 ADC가 있는 매우

간단한 구조로 순시대역폭은 ADC의 샘플링 속도에 의존
한다. 이 구조는 순시대역폭이 협대역인 경우, 적용이 용
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이하나, 광대역인 경우에는 대역통과필터가 광대역이 되
므로 수신한 신호에 수신기의 열 잡음이 많이 포함되어
수신감도가 나빠지는 특성을 가지고 있다. 이에 따라 그
림 3과 같이 광대역 순시대역폭을 다수의 협대역 대역통
과필터를 병렬로 사용하여 필터링한 후 샘플링하고, 1st 
나이퀴스트 영역의 IF신호를 하향 변환하여 기저대역의
I/Q신호를 얻는 방법으로 발전되었다.
그림 4는 그림 3에 해당하는 다중경로 직접 샘플링 수

신구조를 나타내었다. 
그림 4는 RF 수신부에서 입력된 RF 신호를 분기하여

N개의 경로로 나누고, 경로별 협대역 대역통과필터를 사

용하여 채널화하고, 이후 IF신호를 직접 샘플링하는 수신
구조로 그림 2보다 수신감도를 향상시킬 수 있고 순시대
역폭 내의 동시 신호를 수신할 수 있지만 채널 수만큼의
경로가 병렬로 요구되므로 RF수신부 및 디지털수신부의
크기가 커지는 단점이 있다. 
따라서, 본 논문에서는 C∼K 주파수 대역에 활동하는

위협을 대상으로 하는 전자전 지원 장비 개발을 위해 초
광대역의 순시대역폭을 얻을 수 있고 디지털수신부에서
채널화를 수행함으로써 장비를 소형화할 수 있는 구조를
제안한다. 
앞에서 설명한 바와 같이 직접 샘플링 수신구조에서

모호성 없이 수신 가능한 순시대역폭은 ADC 샘플링 주
파수의 절반 이하이고, 실제 고속 ADC의 입력 주파수별
출력(SNR 등) 특성을 고려하면 1st 나이퀴스트 영역(0∼
fS/2), 2nd 나이퀴스트 영역(fS/2∼fS), 3rd 나이퀴스트 영역
(fS∼3fS/2) 내의 수신신호 처리가 가능하다. 이에 따라 그
림 5와 같이 샘플링 주파수 fS1, fS2로 수신 가능한 주파수
대역은 1, 2와 3, 4가 될 수 있다. 그림 5의 탐색 범위에
해당하는 주파수 대역을 감시한다고 하였을 경우, 단일
ADC만으로는 부족함이 있으며, 대역통과필터의 스커트
특성을 고려하면 fS/2, fS, 3fS/2 부근의 일부 영역도 감시할
수 없다. 따라서, 그림 5의 ADC1과 ADC2를 병렬로 사용
하면 1+3 조합으로 순시대역폭1, 2+4 조합으로 순시대역
폭2로 확장이 가능해지며 이 조합으로 2번 스캔하면 탐
색 범위를 모두 만족할 수 있다. 또한, 각 ADC의 출력은
Ⅲ장의 다상 필터뱅크를 적용하여 채널화함으로써 동시
다중신호를 분리하여 수신 가능하며, 수신감도를 향상시
킬 수 있다. 그림 6은 이 과정에 따른 수신신호의 처리과
정을 자세히 나타낸다.

그림 1. 직접 샘플링 신호처리
Fig. 1. Direct sampling signal processing.

그림 3. 다중경로 직접 샘플링 신호처리
Fig. 3. Multi-path direct sampling signal processing.

그림 4. 다중경로 직접 샘플링 수신기 구조
Fig. 4. Multi-path direct sampling receiver structure.

그림 2. 일반적인 직접 샘플링 수신기 구조
Fig. 2. General direct sampling receiver structure.



전자전 지원을 위한 초광대역 채널화 수신처리장치 개발

207

수신한 RF신호는 경로1과 경로2로 분기되고, 다시 각
경로는 1-1, 1-2와 2-1, 2-2로 스위칭되어 RF 필터링된다. 
그림 6과 같이 경로1-1, 2-1 또는 경로1-2, 2-2로 조합할
수 있으며 각 경로에서 필터링된 RF신호는 샘플링 후 다
상 필터뱅크를 통해 기저대역 I/Q신호로 변환되어 출력
된다. 또한, 그림 6(a)는 순시대역폭1 내에 동시 신호(RF1

∼RF4)가 수신되더라도 협대역 필터링에 의해 분리되어
모두 수신 가능함을 나타낸 그림이며, 그림 6(b)는 ADC1

의 (3fS)/2 부근에서 각 경로의 수신 가능 주파수 대역 중
일부를 겹치게 하여 순시대역폭2에서 감시 배제되는 영
역이 없도록 하였고 RF1과 같이 경로1-2와 경로2-2에서
동시에 수신되는 경우에는 수신 이후 하나는 제거하고
저장하는 처리과정을 포함할 수 있다. 
그림 7은 그림 6에 해당하는 디지털 채널화가 포함된

2중 경로 직접 샘플링 수신구조를 나타내었다. 채널화 수
만큼의 경로 및 RF 필터가 요구되는 그림 4 수신구조에
비해 그 수가 대폭 줄었으며, 샘플링 주파수가 다른 2개
의 ADC를 병렬로 사용하여 순시대역폭을 확장시킬 수
있었다.

2-2 1단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신구조

수 GHz 신호는 제안한 2-경로 직접 샘플링 수신구조를
적용할 수 있으나, 수십 GHz 신호의 경우에는 최신의 고
속 ADC를 사용하더라도 샘플링 속도가 부족하므로 RF

그림 5. 수신가능 대역과 순시대역폭 확장 방법
Fig. 5. Receivable bandwidth and method for extending 

instantaneous bandwidth. 

그림 7. 제안하는 2-경로 직접 샘플링 수신기 구조
Fig. 7. Proposed 2-path direct sampling receiver structure.

(a) 경로1-1과 경로2-1 조합에 의한 신호처리
(a) Signal processing by combination of path 1-1 and 2-1

(b) 경로1-2와 경로2-2 조합에 의한 신호처리
(b) Signal processing by combination of path 1-2 and 2-2

그림 6. 제안하는 2-경로 직접 샘플링
Fig. 6. Proposed 2-path direct sampling.
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신호를 IF신호로 주파수 변환을 해주어야 하며, 수신감도
를 만족하기 위해서 수퍼 헤테로다인 수신구조를 적용한
다. 기존의 수퍼 헤테로다인 수신구조는 낮은 ADC 샘플
링 속도로 인해 IF 주파수 대역이 낮아 RF신호를 하향 변
환하는 경우, RF신호에 가까운 국부발진신호(local oscilla- 
tor, LO)를 이용하게 되므로 믹서 출력에 포함된 불요신
호가 차단되지 않고 IF 주파수 대역 내에 존재하게 된다. 
따라서, 일반적으로 그림 8과 같이 RF신호를 상향 변환
하고 다시 하향 변환하는 2단계 주파수 변환을 한다.
본 논문에서는 수 Gsps 샘플링 속도를 가지는 고속

ADC를 적용하여 높은 IF 주파수를 사용함에 따라 RF신
호를 IF신호로 하향 변환 시 RF신호와 이격된 국부발진
신호를 사용함으로써 불효신호가 IF 주파수대역 밖에 존
재하게 되므로 1단계 주파수 변환만을 수행하는 수퍼 헤
테로다인 수신구조를 적용한다.
그림 9의 1단계 수퍼 헤테로다인 수신구조는 믹서 및

2차 RF 필터가 제외됨에 따라 내부의 국부신호발생부 및
RF신호부의 크기를 소형화할 수 있고 확장된 순시대역폭
은 넓은 탐색 범위에 대한 탐색 소요시간을 단축시킬 수
있어 전자전 지원 장비에 매우 적합하다.

Ⅲ. 초광대역 디지털 채널화 수신 설계 

3-1 다상 필터뱅크 최종 구조 및 설계 변수 도출

Ⅱ장에서 설계한 최신의 고속 ADC 적용에 따른 수신
처리장치의 전체적인 수신구조는 디지털 채널화 적용을
전제로 하였다. 채널화는 광대역의 순시대역폭을 다수의
필터를 이용하여 다수의 채널로 분리하여 해당 채널 대
역 외의 신호는 제거하고, 채널 대역 내의 신호는 수신하
는 것을말한다. 특히, ADC 이후 디지털신호처리를적용
하여 채널화하는 것을 디지털 채널화라고 말하며, 그림
10에 기존의 저역통과 필터뱅크 채널화의 신호처리과정
을 나타내었다.
수신한 IF주파수 대역 내의 IF1, IF2신호는 fS로 샘플링

하며, 채널1∼채널N으로 분기한다. 각 채널에서는 1st 나
이퀴스트 영역 0∼fS/2 내에 위치한 IF1, IF2신호의 복사본
(replica)인 [IF1], [IF2]에 각 채널의 중심주파수 f1, fN과 동
일한 주파수의 국부발진신호를 곱하여 기저대역으로 하
향 변환한다. 기저대역의 BB1, BB2는 I/Q신호로 저역통과
필터(LPF)로 채널1에서는 BB1신호만을, 채널N에서는 BB2 

신호만을 수신할 수 있고, 각 신호는 데시메이션을 통해
fS/D로 샘플링된 I/Q신호로 변환한다. 여기서 fS/D는 모호
성이 발생되지 않도록 저역통과필터의 차단주파수 fstop의
2배보다 크거나 같아야 하며, 그림 10에서는 fstop의 2배로

그림 8. 2단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신기 구조
Fig. 8. 2-step frequency conversion super-heterodyne receiver 

structure.

그림 9. 1단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신기 구조
Fig. 9. 1-step frequency conversion super-heterodyne receiver 

structure.
그림 10. 저역통과 필터뱅크 채널화
Fig. 10. Lowpass filter banks channelization.
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데시메이션을 한 예를 나타내었다. 최종적으로 미상의
IF1과 IF2는 채널1과 채널N에서 수신할 수 있으며, BB1, 
BB2신호 본래의 IF 주파수가 (BB1의 주파수+fS−f1), (BB2

의 주파수+fS−fN)에 해당하므로 그림 10의 저역통과필터
뱅크채널화는 그림 11과 같이 IF주파수 대역의 순시대역
폭을 채널1∼채널N으로 채널화됨을 알 수 있다.
그림 12는 그림 10에 대응하는 저역통과 필터뱅크 채

널화 수신구조를 나타내었다.
저역통과 필터뱅크 수신구조는 채널화를 위해 수신신

호를 N개 채널에서 동일하게 병렬 처리하므로 다수의
DDC(digital down converter), 저역통과필터, 데시메이션
블록이 필요하므로 자원 소모가 크며 최종 출력으로 저
역통과필터의 출력 샘플 중 일부만 사용하므로 불필요한
연산이 수행되는 단점을 가지고 있다. 따라서, 데시메이
션 블록을 ADC 다음으로 옮김으로써 불필요한 연산을
제거하고 하나의 저역통과필터만을 사용하며, DFT(discr- 
ete Fourier transform)를 통해 채널화할 수 있는 다상 필터
뱅크 구조로 발전하였다. 본 논문에서는 초광대역 순시대
역폭 채널화 방법으로 다상 필터뱅크 구조를 적용하며, 

전자전 지원 장비에 적합한 1.8 GHz 이상의 순시대역폭
을 채널화할 수 있는 다상 필터뱅크 설계를 위해 아래와
같이 구조 분석을 통한 최종 구조 및 설계 변수를 도출하
였다. 
그림 13-(1)은 그림 12의 채널i를 나타낸 것으로 ADC 

후의 대역통과 신호 x(n)를 수신하여 채널i의 중심주파수
와 동일한 국부발진신호를 이용하여 하향 변환하고 저역
통과필터로 필터링 후 데시메이션하여 I/Q신호를 출력하
는 구조를 나타내며, 그림 13-(2)는 그림 13-(1)의 저역통
과필터와 데시메이션 블록을 상세히 나타내었다. 
저역통과필터는 1샘플 지연기, 곱셈기, 덧셈기로 구성

되어 있으며 필터의 탭 수는 다상 필터뱅크 구조로의 변
경을 고려하여 D의 정수배인 kD개로 나타내었다. 저역통
과필터의 출력은 Yi(n) (n=1, 2, ...)이며, 데시메이션 후의
출력은 Yi(nD)이다. 따라서, Yi(nD)를 제외한 Yi(n)의 출력
은 불필요하므로 우선, 그림 13에 나타낸 채널i의 구조를
최종 출력인 Yi(nD)에 해당하는 연산만을 수행하는 효율
적인 구조로 변경하였으며 그 과정을 그림 14에 나타내
었다. 

․Step 1: 그림 14와 같이 그림 13의 데시메이션(DC) 
블록을 DDC와 저역통과필터 사이로 이동하고 저역통과
필터의 계수 h(r)를 hr(c)=h(r+(c−1)D)로 재배치하면 kD개
의 계수가 D개 행, k개 열로 배치되고 입력개수가 D개로
늘어나게 된다. 여기서 r은 그림 13-(2)의 저역통과필터의
계수 순서로 r=0∼kD-1이며, c는 계수를 D개 행, k개 열
로 재배치할 때의 열 순서로 c=1∼k이다. [xi(n)] 샘플은 fS 그림 11. IF주파수 대역의 순시대역폭 채널화

Fig. 11. Instantaneous bandwidth channelization of IF fre-
quency band.

그림 12. 저역통과 필터뱅크 수신구조
Fig. 12. Lowpass filter banks structure. 

그림 13. (1) 그림 12의 채널i, (2) 저역통과필터와 데시
메이션 블록 구조

Fig. 13. (1) Channeli of Fig. 12, (2) Structure of low pass 
filter and decimation block.
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입력 속도로 D개의 입력에 순차적으로 입력되고 fS/D로
연산 결과를 출력하므로 그림 13과 동일한 Yi(nD)를 얻을
수 있다. 
․Step 2: 그림 15와 같이 데시메이션 블록을 DDC 앞

으로 이동하고 DDC 뒤에는 x(n) 입력 속도와 동일하게
동작하는 스위치를 두어 그림 14와 동일한 Yi(nD)를 얻을
수 있도록 하였다. DDC는 채널i의 중심주파수 fi와 동일
한 국부발진신호를 x(n)에 곱하여 출력하고 저역통과필
터는 그 출력에 필터 계수를 곱하는 연산을 한다. 여기서, 
fi/fS=i/D이므로 국부발진신호 샘플의 위상을 2π(fi/fS)n에서
2π(i/D)n으로 변경할 수 있다.
․Step 3: 그림 16과 같이 국부발진신호와 저역통과필

터 계수를 먼저 곱한 구조로 만들 수 있으며, 국부발진신
호 샘플은 D번마다 주기적으로 동일 위상을 가지므로 저
역통과필터의 같은 행에 위치한 계수에는 동일한 국부발
진신호가 곱해진다. 따라서, 같은 행에 곱해지는 동일한
국부발진신호 샘플을 한 번만 곱하도록 변경하면 채널i에
하나의 저역통과필터만을 사용하여 Yi(nD)에 해당되는
연산만 수행하여 출력하는 그림 16의 brief form으로 변경
할 수 있다.
다음은 두 개의 채널(채널i, 채널u)에 대해 변환을 수행

하였으며, 그림 17에 나타내었다. 채널u의 신호처리과정
도 채널i와 동일하므로 채널u에 해당하는 국부발진신호를
사용하여 하향 변환하며 저역통과필터 및 데시메이션 블
록은 채널i와 동일하다. 그림 17은 그림 16의 최종 구조를
사용하여 두 채널을 나타낸 것이다. 여기서, 두 채널은 동
일한 저역통과필터를 사용하며, 저역통과필터의 출력은
크기가 1이고, 각 채널의 중심주파수와 동일한 신호와
correlation 연산을 수행한다. 이 연산은 m=0∼D−1인

그림 14. 한 채널 변환 1단계: DDC-DC-LPF 구조
Fig. 14. Single channel transformation’s step 1: DDC-DC- 

LPF structure. 

그림 15. 한 채널 변환 2단계: DC-DDC-LPF 구조
Fig. 15. Single channel transformation’s step 2: DC-DDC 

-LPF structure.

그림 16. 한 채널 변환 3단계: 최종 구조
Fig. 16. Single channel transformation’s step 3: final structure.

그림 17. 두 채널 변환: 그림 16의 최종 구조 적용
Fig. 17. Two channel transformation: applying the final structure 

in Fig. 16.
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D-point DFT에서 m=i, u인 경우이므로, DFT를 사용하여
나타내면 그림 18과 같이 채널i와 채널u를 포함하는 D개
의 채널 출력 Y0(nD)∼YD−1(nD)을 얻을 수 있는 구조로
확장할 수 있으며, 이것이 다상 필터뱅크 기본구조이다. 
다상 필터뱅크의 입력 x(n)은 fS 속도로 D개의 입력에

순차적으로 입력되고, D개 샘플이 입력되면 hr(c)에 입력
된 kD개의 연속된 입력샘플을 연산하여 fS/D 속도로 연산
결과를 출력한다. 따라서, 다상 필터뱅크의 출력은 D개
샘플 이동에 따른 DFT의 shifting 정리를 이용하여 식 (1)
과 같이 나타낼 수 있다. 
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그림 18에 의한 채널화는 그림 19와 같다. 채널의 중심
주파수는 (mfS)/D이며, 대역폭은 fS/(2D)으로 각 채널의 주
파수 범위는 (mfS)/D±fS/(4D)이다. 여기서, 데시메이션 계수
D는모호성이발생되지않도록 fS/D≧2×fstop을만족해야하
며, 그림 19는 fS/D=2×fstop인 경우로 채널 사이의 fS/(2D) 주
파수 영역은 필터의 스커트 특성으로 인해 수신신호의 세
기가 감소되므로 전자전 지원 장비에 적용하기 위해서는
순시대역폭 내에서 감시 제외되는 주파수 영역이 없도록
보완이필요하다. 이 문제를 해결하기위해채널간중첩이
되도록 각 채널의 중심주파수를 (mfS)/D에서 (mfS)/(2D)로
변경이 필요하며, 데시메이션 계수 D를 2배 높여주는 방
법을 고려한다. 그림 20-(1)은 데시메이션 계수를 D의 2배
로 변경하여 다상 필터뱅크로 채널화한 경우를 나타내며, 
그림 20-(2)는 그에 따라 변경된 구조를 나타낸다.
그림 20-(1)과 같이 채널의 중심주파수가 (mfS)/(2D)로

변경됨에 따라 각 채널은 인접한 채널과 중첩하여 채널
화됨을 알 수 있으며, 이에 따라 그림 20-(2)와 같이 저역
통과필터가 D개 행, k개열에서 2D개 행, k/2개 열로 변경
된다. 여기서, h´r(c)=h(r+(c−1)2D) (c=1∼k/2)이고, 그림
20은 참고문헌 [10]의 N=2인 경우에 해당된다. DFT 블록
의 입출력의 개수가 2배로 증가하므로 전체 채널의 개수
가 D개에서 2D개로증가하고그림 20-(1)과같이순시대역
폭 내에서 감시 제외되는 주파수 영역이 없게 된다. 2D개
샘플 이동에 따른 다상 필터뱅크의 출력은 식 (2)와 같다. 
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        (2)

그림 19. 다상 필터뱅크 기본구조에 의한 채널화
Fig. 19. Channelization by basic structure of polyphase filter 

banks.

그림 20. (1) D에서 2D로 변경에 의한 채널화, (2) D에
서 2D로 변경에 의한 다상 필터뱅크 구조

Fig. 20. (1) Channelization by changing from D to 2D, (2) 
Polyphase filter banks by changing from D to 2D.

그림 18. 다상 필터뱅크의 기본구조
Fig. 18. Basic structure of polyphase filter banks.
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식 (2)의 Ym(2nD)는 샘플링 주파수 fS를 2D만큼 데시메
이션하여 fS/(2D) 속도로 출력한 결과로 채널 내 수신신호
는 fS/(2D)마다 수신신호의 복사본(replica)이 만들어지므
로 그림 20-(1)과 같이 필터의 스커트 영역을포함한 채널
내 수신신호는 모호성이 발생하게 된다. 따라서, 데시메
이션 계수는 2D로 하여 채널 간 중첩을 유지하며, 다상
필터뱅크의 출력속도를 fS/(2D)에서 fS/D로 2배 증가시키
는 것이 필요하다. 그림 21과 그림 22는 fS/D 속도로 출력
을 얻을 수 있는 방법을 나타내었다.
그림 21은 2D개 행, k/2개 열의 저역통과필터 구조를

유지하고, 연속된 입력 샘플 x(n)을 그림 21과 같이 앞의
2D개 샘플 중 하위 D개를 다음 2D개 샘플의 상위 D개로
중복 사용하여 2D개 입력 샘플을 구성한다. 처음 2D개
샘플(x(0)∼x(2D-1)) 이후부터는 새로운 D개 샘플만이 요
구되므로 fS/D 속도로 출력 yl(nD)와 Ym(nD)을 얻게 되며, 
그림 20-(1)의 최종 샘플링 주파수가 fS/(2D)에서 fS/D로 변
경되므로 수신신호에 모호성이 발생되지 않는다. 그러나
그림 21의 2D개 입력 샘플은 kD개를 구성하였을 경우, 
출력 yl(nD)는 연산에 이용되는 kD개 입력 샘플이 불연속
적이게 되어 DFT 연산의 입력으로 사용할 수 없다. 그림
22-(1)에 yl(5D)∼yl(7D)가 그 예시를 나타내었으며, 이 문
제를 해결하기 위해 저역통과필터 내부 구조를 그림
22-(2)와 같이 변경하면 그림 22-(1)의 yl(8D)∼yl(10D)와
같이 연속된 입력 샘플을 이용할 수 있게 된다.

h´r(c)로 배치된 저역통과필터의 경우, 첫 번째 출력
yl(5D)에 사용된 입력 샘플은 1-2-2-3-3-4-4-5 순서로 불연
속적이며 이후의 출력도 동일하다. 그러나 그림 22-(2)와
같이 1샘플 지연기를 추가한 h´´r(c)로 배치된 저역통과필
터의 경우, yl(8D)은 1-2-3-4-5-6-7-8 순서의 연속된 입력
샘플을 사용할 수 있게 되고, D개 샘플 입력 이후의 출력

yl(9D), 그 다음의 출력 yl(10D)도 연속된 입력 샘플을 사
용함에 따라, DFT 연산의 입력으로 사용할 수 있다. 저역
통과필터 출력 yl(nD)를 입력으로 하는 DFT의 출력 Ym 

(nD)은 식 (3)과 같다.
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식 (1) 및 식 (2)와 다르게 식 (3)의 위상은 m과 n에 따
라 영향이 있으므로 식 (4)와 같이 풀어 쓸 수 있다. 
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식 (4)와 같이 다상 필터뱅크의 출력 Ym(nD)은 m, n의
일부 조건에서 +2 π 위상 변경이 발생하므로출력 Ym(nD)
에 −2 π 위상을 보상하는 연산을 추가해야 한다. 그림

그림 22. (1) 저역통과필터(h´r(c), h´́r(c)) 출력 비교, (2) 
저역통과필터 구조 변경

Fig. 22. (1) Lowpass filter(h´r(c), h´́r(c)) output comparison, 
(2) Changed the structrue of the lowpass filter.

그림 21. D개 샘플 중복 사용한 2D개 입력샘플
Fig. 21. 2D input samples with overlapped D samples.
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22-(2)의 저역통과필터(h´ ŕ(c)), 식 (4), 위상 보상을 적용한
다상 필터뱅크의 최종 구조는 그림 23과 같다. 
그림 23의 다상 필터뱅크 최종 구조를 도출하는 과정

에서 식별한 변수는 고속 ADC의 fS, IF 주파수 대역, 순시
대역폭, 2D개, 채널대역폭, 사용 채널 수, 저역통과필터
계수 개수가 있으며, 3-2절의 초광대역 다상 필터뱅크 설
계에 사용하였다.

3-2 초광대역 다상 필터뱅크 설계

본 절에서는 그림 23의 다상 필터뱅크를 적용하여 2.16 
GHz 이상의 순시대역폭을 채널화할 수 있는 초광대역 다
상 필터뱅크를 설계한다. 5 Gsps 이상의 샘플링 주파수로
동작하며 큰 동적범위 및 높은 수신감도를 확보할 수 있
도록 TI사의 최신의 고속 ADC를 선정하였다. 그리고 fS, 
fS/2와 안티 에일리어싱 필터의 스커트 특성(리플, 억압레
벨)을 고려하여 IF 주파수 대역 및 순시대역폭을 결정하
였다. 다음으로는 최소 펄스폭 신호 탐지 요구사항을 만
족하도록 펄스의 상승 및 하강에지 기울기를 고려한 최
소 채널대역폭을 산정하였다[11]. 채널대역폭이 좁을수록
수신감도가 향상되고, 고밀도 신호 환경에 효과적이나 다
상 필터뱅크의 2D값이 커지고 채널 수가 증가하게 되어
구현 복잡도 및 FPGA에서 사용되는 자원이 많아지게 된
다. 또한, 출력속도(fS/D)가 느려지므로 출력 샘플에 대한
시간해상도 감소 및 짧은 펄스신호에 대한 신호제원 측
정정확도가 낮아지게 된다. 따라서, 채널대역폭은 최소
채널대역폭보다크고 그림 23 최종구조에대한 FPGA 구
현가능성, 신호제원측정정확도가만족하도록결정하였다. 
2D-point DFT는 연산량을 줄일 수 있는 FFT로 변경하고
point 수가 2의 승수가 되도록 하였으며, 채널0∼채널2D-1 

중에 1st 나이퀴스트 영역의 순시대역폭만큼에 해당하는
채널만 출력하였다. 
표 1에 설계 변수와 2.16 GHz 순시대역폭 채널화를 위

한 다상 필터뱅크 설계값을 제시한다. 표 1의 설계 값을
적용한 다상 필터뱅크의 채널화 시뮬레이션은 그림 24와
같다.  

x축은 정규화 주파수로 IF 주파수는 (5,120×정규화주파
수)/2π이고, 0∼5.12 GHz 주파수 영역을 80 MHz 대역폭
필터로 64개의 중첩된 채널을 구성하며, 2.16 GHz 순시대
역폭 채널화에는 64개 중 27개 채널만을 사용한다. 27개
채널은 1st 나이퀴스트 영역의 채널#03∼채널#29 또는
2nd 나이퀴스트 영역의 채널#03∼채널#29가 될 수 있으
며, 본 논문에서는 채널#03∼채널#29의 출력을 사용한다. 
표 1 및 그림 24와 같이 설계한 다상 필터뱅크는 표 2의
모의 신호를 단일 입력 또는 동시에 입력하여 수신감도
및 동시 다중신호에 대한 수신 성능을 확인한다.
신호1 입력에 대한 다상 필터뱅크의 채널#3의 출력은

그림 25와 같이 2.16 GHz 순시대역폭이 채널대역폭 80
MHz로 좁아짐에 따른 신호처리 이득 14 dB가 반영되어
SNR이 46 dB로 채널별 출력신호의 노이즈가 낮아지는

표 1. 2.16 GHz 순시대역폭 채널화를 위한 다상 필터뱅
크 설계

Table 1. Design of polyphase filter banks to channelize 
IBW 2.16 GHz.

설계 변수 설계값

샘플링 주파수 fS GHz 5.12 GHz

IF 주파수 대역 fS/2+α GHz 
∼fS-α GHz

2.76 GHz
∼4.92 GHz
(α: 0.2 GHz)

순시대역폭(IBW) fS/2-2α GHz 2.16 GHz
2D 2의 승수 64개

채널대역폭 fS/(2D) 80 MHz
FFT 출력 채널 수
사용 채널 수

2D개
IBW·2D/fS개

64개
27개

저역통과필터 계수
개수(kD)

fstop / fpass MHz
매틀랩 함수(firpm) 
이용하여 계수 추출

40 / 80 MHz
512개

(64개 행, 8개 열)
출력 속도 fS/D GHz 0.16 GHz
시간해상도 D/fS ns 6.25 ns

그림 23. 다상 필터뱅크 최종 구조
Fig. 23. Polyphase filter banks final structure.
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결과를 얻을 수 있었다. 또한, 그림 26은 표 2의 신호1∼
신호5를 동시에 발생(그림 26-(1)∼(3))하여 다상 필터뱅
크에 입력하고 다상 필터뱅크 출력신호(I/Q)의 포락선(그
림 26-(4))을 추출한 시뮬레이션 결과로 그림 26-(4)와 같
이 입력한 동시 다중신호의 신호1은 채널#3, 신호2는 채
널#14, 신호3은 채널#15, 신호5는 채널#29로 구분되어 출
력됨을 확인할 수 있었다. 이 시뮬레이션 결과로 2.16 
GHz 순시대역을 80 MHz 채널대역폭을 가진 27개 채널로
채널화함으로써 2.16 GHz 초광대역 수신이 가능함을 확
인하였다.

Ⅳ. 초광대역 채널화 수신처리장치 제작 및 시험 

4-1 초광대역 채널화 수신처리장치 제작

초광대역 채널화 수신처리장치는 그림 7의 2-경로 직

접 샘플링 수신구조를 적용한 C∼G 밴드 수신처리기와
그림 9의 1단계 변환 수퍼 헤테로다인 수신구조를 적용
한 H∼K 밴드 수신처리기로 구성된다. C∼K 밴드를 여
러 대역으로 나누어 동시에 수신하므로 대역별 수신장치
가 병렬로 존재하며, 방향 탐지를 위해 각 대역은 다수의
수신 경로를 포함하는 등의 추가적인 요구사항이 반영되
어 있다. 그림 27 및 그림 28은 C∼G 밴드 및 H∼K 밴드
수신처리기의 주요 구성품인 RF수신판과 신호처리판의
제작 형상을 보여준다.   

4-2 초광대역 채널화 수신처리장치 시험

신호발생기를 사용하여 IF 신호를 생성하고 수신처리
장치에 입력하였으며, 수신처리장치는 내부 수신신호를
탐지하고 신호세기를 측정하는 기능을 활용하여 입력신
호에 대한 수신 성능을 확인하였다. 신호발생기와 수신처
리장치간의 케이블 손실을 고려하여 수신처리장치 입력
기준으로 원하는 신호세기가 입력되도록 제어하였으며, 
장치 내부에서 발생하는 주파수별 신호세기 오차는 시험
전 보정값을 추출하여 보정테이블을 생성하고 측정한 신
호세기에반영되도록하였다. 그림 27 및 그림 28의 C∼G 
밴드 및 H∼K 밴드 수신처리기의 수신 성능(수신감도, 
순시대역폭) 시험결과는 그림 29 및 그림 30과 같다.
동일한 주파수/신호세기의 펄스 100개를 입력하여 모

든 펄스에 대해 측정한 신호세기, 주파수가 정확도 요구
조건을 만족한 경우 그림 29 및 그림 30과 같이 파란색
점으로 수신 가능함을 나타내었다. C∼G 밴드 수신처리
기의 경우에는 2∼6 GHz 주파수 범위를 탐색하기 위해
fS1=3,680 MHz, fS2=5,120 MHz를 사용하였으며, 순시대역

그림 25. 신호1 입력 및 다상 필터뱅크 채널#3 출력
Fig. 25. Input of signal#1 and output of polyphase filter 

banks channel#3.

그림 24. 2.16 GHz 순시대역폭 채널화
Fig. 24. Channelization of IBW 2.16 GHz.

표 2. 입력 신호 제원
Table 2. Specification of input signals.

신호1 신호2 신호3 신호4 신호5
Type Pulse Pulse CW Pulse Pulse

IF Freq. (GHz) 4,920 4,000 3.920 3.840 2,760
PRI (μs) 1 20 - 10 60
PW (μs) 0.1 1 - 0.5 5
SNR (dB) 22 17 10 12 12

Power (dBm) −10 −15 −22 −20 −20
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폭1은 2∼4.8 GHz, 순시대역폭2는 4.2∼6 GHz로 설계함
에 따라 그림 29와 같이 fS1과 fS2 부근의 입력신호도 수신
가능함을 확인할 수 있었다. 또한, 수신감도는 −72 dBm
으로 매우 낮은 신호까지수신이가능함을 확인하였다. H
∼K 밴드 수신처리기의 경우에는 fS=5,120 MHz인 하나의
ADC를 사용하였으며, 3-2절에 설계한 초광대역 다상 필
터뱅크를 적용함에 따라 그림 30과 같이 순시대역폭 2.16 

GHz를 만족함을 확인할 수 있었다. 또한, 수신감도는 −
74 dBm으로 매우낮은신호까지 수신이 가능함을확인하
였다. 

Ⅴ. 결  론

전자전용 광대역 신호 수신에 있어 기존의 수퍼 헤테

그림 26. (1) 신호1∼신호5, (2) 동시 다중신호 입력, (3) (2)의 포락선(dBm), (4) 다상 필터뱅크 출력의 포락선(dBm)  
Fig. 26. (1) Signal#1∼signal#5, (2) Simultaneous multi-signal inputs, (3) Envelope (dBm) of (2), (4) Envelope (dBm) of polyphase filter banks output. 

      

그림 28. H∼K 밴드 수신처리기의 RF수신판 및 신호처
리판

Fig. 28. RF receiving board and signal processing board of H
∼K band receiver. 

      

그림 27. C∼G 밴드 수신처리기의 RF수신판 및 신호처
리판

Fig. 27. RF receiving board and signal processing board of 
C∼G band receiver.
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로다인 수신구조와 다위상 필터뱅크 채널화 구조의 조합
은 탐색속도, 순시대역폭, 수신감도 요구 성능을 적절하
게 만족하도록 설계가 가능하므로 현재에도 많이 적용되
어지고 있다. 그러나 ADC 성능에 따라 순시대역폭 구현
에 한계점이 있어 장치 소형화 및 운용 효율성 향상을 위
한 순시대역폭 확장에 어려움이 있었으나, 최근 5G 이동
통신에서의 수요로 ADC 성능도 급속도로 발전되고 있어
본 논문에서는 기존 구조를 기반으로 기존의 2.5 Gsps 보
다 높은 최신의 5 Gsps 이상의 고속 ADC를 적용하여 순
시대역폭을 1 GHz에서 1.8 GHz 이상으로 향상시켰다. 순
시대역폭 확장으로 수 GHz 신호는 RF수신부가 매우 간
단한 직접 샘플링 수신구조를 고려하는 것이 가능해졌고, 
1.8 GHz 이상의 순시대역폭 요구 성능을 만족하기 위한
2-경로 직접 샘플링 수신구조를 제안하였다. 또한, 수십
GHz 신호 수신구조에서는 IF 주파수 대역을 상향할 수
있어 1단계 주파수 변환 수퍼 헤테로다인 수신구조를 적
용 가능함에 따라 기존 수신구조보다 RF수신부를 소형화

할 수 있었다. 순시대역폭 확장과 동시에 수신감도 향상
을 위해 채널화는 필수적이므로 본 논문에서는 전자전
지원 장비에 적합한 다위상 필터뱅크 설계를 위해 구현
에 쉽게 적용이 가능하도록 설계 변수를 도출하고, 최종
구조를 제시하였다. 또한, 예시로 fS=5,120 GHz에서의
2.16 GHz 순시대역폭을 채널화하는 다위상 필터뱅크를
설계하였고, 수신 성능을 시뮬레이션으로 확인하였다. 
마지막으로 C∼K 밴드를 사용하는 비통신 신호를 대

상으로 하는 전자전 지원 장비의 초광대역 채널화 수신
처리장치 개발에 있어, 상기에 제시한 구조를 적용하여
장치를 제작하였고, 신호발생기 신호주입 시험으로 넓은
순시대역폭 내의 낮은 레벨의 신호도 동시 수신할 수 있
는 수신 성능을 확인하였다. ADC의 샘플링 주파수에 의
존하는 제한점은 존재하나, ADC와 FPGA의 성능이 급격
하게 향상되고 있어, 향후에도 보다 넓은 순시대역폭을
채널화하는 방법으로도 지속적으로 적용될 것임을 기대
한다.
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