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多径衰落信道中扩频信号处理增益的上限

马万治，王俊，唐友喜
（电子科技大学 通信抗干扰技术国家级重点实验室，四川 成都 611731）

摘  要：考虑充分散射多径衰落信道中的时频二维扩频 BPSK 调制信号，针对联合相干非相干检测算法，寻找扩

频信号处理增益的上限。首先给出了扩频信号处理增益的闭合表达式；然后分析当信号带宽无限增大或符号长度

无限增大时，扩频信号处理增益不会无限增大；最后得出处理增益的上限由信道参数和信噪比决定的结论。分析

与仿真结果表明，BPSK 调制、20dB 信噪比、100Hz 最大多普勒频移、5×10−6 负指数衰落因子的充分散射多径

信道，扩频信号的处理增益不超过 30dB。
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Upper processing gain bound of the spreading 
signal in multipath fading channels
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Abstract: Using the jo int algorithm of coherent detection and non-coherent detection, the upper processing gain bound of 

the spreading signal, which is two-dimensional spread spectrum signal relative to BPSK and transmitted in rich scattering 

multipath fad ing channel, was sought. Firstly, the expression of the processing gain of the spreading s ignal was calculated.

Secondly, with increasing signal bandwidth or symbol period unlimited ly, the processing gain was bounded. At last, it 

was obtained that the upper processing gain bound is determined by the channel parameters and signal noise    io. By 

analysis and simulation, the processing gain of the spreading s ignal, relative to BPSK and transmits in rich scattering 

multipath fading channel, is not more than 30dB, when the signal noise ratio is 20dB, the maximum doppler shift is 

100Hz, and the negative exponential factor is 5×10−6.
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另一方面，扩频信号是无线通信系统常用抗干扰、
1  引言

低截获特性的承载体。参考文献[1]中，扩频增益定

随着无线通信技术的发展，扩频信号在无线通 义为信号扩展频谱后的带宽与原信号带宽之比；处

信领域得到了广泛的应用。一方面，扩频信号是无 理增益定义为接收机输出信噪比与输入信噪比之

线通信常见时间同步及频率同步的基本信号形态； 比。与扩频增益相比，处理增益更能直观地反映扩
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频机制对通信性能的影响。因此，讨论多径衰落信

道中扩频信号的处理增益是有意义的。

加性白高斯噪声信道(AWGN)中，扩频信号的

处理增益等效于扩频增益[1,2]，当扩频码片数无限增

加时，扩频增益无限增大，扩频信号实际获得的处

理增益也会无限增大。考虑信号带宽是原始符号扩

频后的信号总带宽，符号长度是原始符号扩频后的

总持续时间，若给定符号长度，扩频码片数无限增

加等价于信号带宽无限增大；若给定信号带宽，扩

频码片数无限增加等价于符号长度无限增大。由

此，当信号带宽无限增大或符号长度无限增大时，

扩频信号的处理增益会无限增大，即处理增益不存

在上限。针对 AWGN 信道中的直接序列扩频系统，

给定信号带宽与比特速率，文献[3]分析了存在单音

或宽带干扰时，二进制相移键控(BPSK)、正交相移

键控(QPSK)以及 16 值正交幅移键控(16QASK)调制

信号的扩频增益与误比特率，其中，16QASK 处理

增益最大，QPSK 误比特率最低。

到目前为止，对于多径衰落信道中扩频信号

的处理增益，业界已有了一些研究。针对不同的

扩频因子，文献[4]仿真了多径信道中二维扩频信

号经过信道均衡后的误码率性能，随着扩频因子

的增大，误码率不会一直降低。针对直接序列扩

频与快速跳频混合的码分多址信号 (DS/FHH-

CDMA)，给定信号功率与带宽并且采用最大比合

并，以最大化频谱利用率为准则，文献[5]研究了

多径衰落信道中直序扩频的最优处理增益，随着

信噪比的提高、用户数的减少以及跳频点数的增

加，直序扩频的最优处理增益会降低。考虑多径

衰落信道中的时频二维扩频系统，针对导引辅助

的相干检测，文献[6]说明在一个扩频符号所占用

的信号时频二维区域等于信道的时频相干区域

时，扩频信号的处理增益取得最大值。然而，对

于非相干检测时扩频信号处理增益的最大值，至

今未见有文献报道。

本文针对联合相干非相干检测算法，给出多径

衰落信道中扩频信号处理增益与信号带宽、符号长

度的关系表达式，并分析信号带宽无限增大或符号

长度无限增大时，扩频信号处理增益的变化趋势，

寻找扩频信号处理增益的上限。本文的其余部分安

排如下：第 2 节给出系统模型，第 3 节分析处理增

益与信号带宽、符号长度的相互关系，第 4 节中给

出数值与仿真结果，第 5 节为结束语。

2 系统模型

为了方便分别改变信号带宽与符号长度，本文

采用时频二维扩频的系统模型[4]，如图 1 所示。发

射机分别对 BPSK 调制导引符号bP 、数据符号bD 进

行时频二维扩频，其中， bP 取值+1、bD 取值 ±1；

将导引扩频输出 X P 与数据扩频输出 X D 合并得到

X ；经正交多载波调制，产生发射信号 s (t)。发射

信号经过充分散射的多径衰落信道到达接收机。接

收机对接收信号 r (t )进行正交多载波解调，产生时

频二维矩阵R ；经联合相干非相干检测，得到数据
ˆ符号的估计值bD 。

2.1 发射机
导引符号bP 经过时频二维扩频[4]后，得到M 行

N 列的导引扩频输出矩阵 X P 。如式(1)所示，xP
mn 为

X P 中的第 第 列 a P Pm 行 n 元素； m b n 为导引扩频矩阵

第m 行第 n 列元素；M 表示频域子载波个数，N 表

示时域码片个数。数据符号bD 的与导引符号bP 的时

频二维扩频过程类似，这里不再赘述。

xP = b a P b P

mn P m n , m ∈{1, 2,L, M}, n ∈{1, 2,L, N} (1)

按照块状导引插入方式，将导引与数据扩频输

出合并[7]。其具体内容：在数据矩阵 X D 的相邻 2

列码片之间插入 1 列导引码片。导引插入后得到M

行 2N 列时频二维矩阵 X 。然后经过正交多载波调

制， X 变换为时域数据 s (t)。如式(2)所示，Tw 表

示一个时域码片的持续时间， xmn 为 X 中第m 行第

图 1  系统模型(t i、f i 分别表示充分散射多径衰落信道第 i 条径的多径延时与多普勒频移)
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联合式(6)、式(7)求解得到 Bs 取值无限大时的

信道相干带宽：

lim Bc = 0.049 6 tm (8)
Bs →∞

2.3  接收机

假设收发双方已完成精确的时频同步，接收机

经过射频处理并且去除循环前缀，得到接收信号

r (t )。r (t )经过 DFT 变换，实现了正交多载波解调，

得到了时频二维接收矩阵R 。

 rP

1 r D P D


1 11 r12 L r1 N



rP r D rP 
 1 L

R 2 1 2 2 M = 2 (9)
 M M M L M 
 rP


 M 1 rD D

M 1 r P

M 2 L rM N 

假设接收信号中各个子载波的输入信号功率

均为 Psi ，输入噪声功率均为 Pn i ，则接收机的输入

信噪比为 Psi Pni 。接收矩阵 R 中的元素如式(10)、

式(11)所示。其中，h*
mn 为第m 行第 n 列导引和数据

码片的信道衰落因子； n*
mn 为叠加在第 m 行第 n 列

导引和数据码片上的加性白高斯噪声；xD D
mn 为 X 中

第 xP Pm 行第 n 列元素， mn 为 X 中第 m 行第 n 列元

素。

rP

mn = Psi h
P

n xP

mn + nP

m mn , 1 < m < M , 1 < n < N (10)

rD

n = D D D

m Psi hmn xm n + nmn , 1< m < M , 1< n < N (11)

经过正交多载波解调后，对接收矩阵R 进行联

合相干非相干检测。

1) 导引、数据恢复

分离导引、数据，得到导引矩阵RP 与数据矩阵

RD 。假设a D b D , a P P
m n = ±1 P

m b n = ±1， R 与导引扩频

ˆ矩阵的对应元素相乘得到 H ， RD 与数据扩频矩阵
ˆ的对应元素相乘得到 S ，如式(12)、式(13)所示。

 Psi h
P

11 + nP

1 1 L P hP P

 N + 
si 1 n1 N 

Ĥ =  M L M  (12)
 P hP + nP L P hP P 
 si M 1 M 1 si M N + nMN 

 P D

i h bD + nD

11 P D D 
 s 1 1 L si h1N bD + n1 N 

Ŝ =  M L M  (13)
 D Psi hM 1bD + nD

 M 1 L P i h
D D

s MN bD + nM N 

2) 相干区域划分

给定信道相干带宽 Bc 与相干时间Tc ，在接收矩

阵 R 中，Bc 除以子载波带宽后得到频域相干码片个

3 139

n 列元素。 s(t) 经过添加循环前缀及射频处理后，

馈入天线。

s(t) ∑
M

= xmn exp(j2pmt Tw ) (2)
m =1

2.2  信道

考虑充分散射的多径衰落信道，即散射体密集

分布在发射端和接收端的各个方向上，接收信号由

时间和空间上连续到达的多径分量组成[8]。针对本

文讨论的时频二维扩频信号，其信号带宽在零到无

穷大内变化，取值范围很广。当信号带宽无限增大

时，宽带信号接收机的时间分辨率远小于多径最大

时延，此时，以时间分辨率为间隔，连续的多径分

量可分割为多条可分辨径[9]。因此，发射信号 s (t)经
过充分散射的多径衰落信道得到接收信号 r (t )：

Q −

r(t) = ∑
1

hi s(t − t i ) + n(t) (3)
i =0

其中，t i 为第 i 条径的时延，取值 i Bs ；hi 为第 i 条

径的衰落因子，服从瑞利分布，且不同路径的hi 相

互独立； n(t )为叠加在信号上的加性白高斯噪声。

本文假设信道多径延时分布为负指数分布[9,10]，即

Pi = E(h*

i hi )= e−t i tm ，其中，t = 0 6
m 5×1 − 为负指数分

布的衰落因子。

多径信道中，若存在多普勒扩展，则信道的时

间选择性衰落受最大多普勒频移 fd 影响，用相干时

间T [ ]
c 表征 11 。

T ≈ 9 (16pf 2

c d )= 0.423 fd (4)

多径信道的频率选择性衰落，受多径延时分布

影响，用相干带宽 Bc 表征[11]。给定信道的相干带宽

B 由式(5)、式(6)确定[12]
c ， ∑

Q −
，其中 p

1

i = Pi P ，
j =0 j

2 F1 (a, b;c; z )为高斯超几何函数。

Q −1 Q −1

L = ∑∑ pi p j cos 2p j c ) (t i − t )B  (5
i=0 j =0

2 F1 (−0.5, − 0.5;1; L )− (4 p −1)0.9 −1 = 0 (6)

当 Bs 取值无限大时，接收机的时间分辨率无限

小，多径衰落信道中的可分辨径无限多，结合服从

负指数分布的信道多径延时分布模型，式(5)变形为

积分形式：

∞ ∞ 1  (t + t )
L = ∫ ∫ 2

exp  −  cos 2p(t − t )B  d
0  tm  t

c dt t
0

m 
(7)
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数(即相干行数)、Tc 除以时域码片持续时间(包含循

环前缀)后得到时域相干码片个数(即相干列数)。设

R 的相干行数为 B ，相干列数为T ，则：

B = min(Bs , Bc ) Bo  (14)

T = min(Ts ,Tc )Boh  (15)

其中， Bs 为信号带宽，Ts 为符号长度，h 为非循环

前缀部分的长度占总符号长度的比例，Bo 为一个子载

波的带宽，min 表示取最小值，  表示向下取整。

如式(16)所示，将 R 从上至下、从左至右顺序

划分子矩阵，且每个子矩阵大小为 B ×T 。子矩阵

占据的时频二维空间由相干行数与相干列数限定，

因此又称子矩阵为相干区域。结合式(14)∼式(15)，

则 R 能够划分N B NT 个相干区域：

 R1,1 L R1, N 


T


R =  M O M  (16)

 RN ,1 R L N , NB B T 

N B = B s (BBo ) (17)

NT = Ts Boh T  (18)

3) 相干检测

不失一般性，假设信道响应在相干区域内完全

一致，在相干区域之间统计独立。针对第 x 行第 y 列

相干区域，分离出导引码片得到信道估计值h%xy ；分

离出数据码片得到数据估计值 s%xy 。在对数据估计值

进行信道补偿后，相干区域内部的相干检测完成。

Bx yT 2

h% ˆ
xy = ∑ ∑ hmn

m =B(x −1)+1 n=(y −1)T 2+1

P BT Bx yT 2

= si h + ∑ nP

2 xy ∑ mn (19)
m = B(x −1)+1 n=(y −1)T 2+1

= ∑
Bx y

∑
T 2

s%xy ŝmn

m =B(x −1)+1 n =(y −1)T 2+1

P BT
∑
Bx yT

  = b i h
2 xy + ∑

2
s nD

D mn (20)
m =B (x−1)+1 n=(y −1)T 2+1

ˆ其中， x ∈{1, 2, L , N B }、 y ∈{1, 2,L , NT }， hmn 表

ˆ示导引矩阵 H 中第m 行第 n 列元素， ŝmn 表示数据

ˆ矩阵 S 中第m 行第n 列元素，hxy 表示第 x 行第 y 列

相干区域的真实信道响应。

4) 非相干检测

将所有相干区域的检测结果累加，实现非相干

检测。由于相干区域之间的信道衰落是统计独立

的，非相干检测能够增加接收的分集度。结合式
ˆ(12)∼式(13)、式(19)∼式(20)，得到符号判决量b 。

∑
N B N

ˆ ∑
T

%b = h* %
xy S xy

x =1 y =1

P 2 2
s i B T b

= D ∑
N B

∑
NT 2

h
4 xy +

14442x =41 y4=1 43
期望信号

BT
D

∑
N B

s ∑
NT  B x T y 

P i  n +
2 xy m x

D

∑
D

∑ h n b h y (nm )*
* D P

D n  +
x =1 y =1 m = B (x −1)+ n= D

1 T ( − )+
( )

14444444444424y 141 4444444443
噪声一次项

N P P D D

∑
B T   
∑
N

 ∑
B x

∑
T y

(
B x T y

n )*P
mn  nD   mn

x =1 y =1  m = BP (x −1)+1 n =T P ( − )+  = D

∑ ∑
)+ D


( − = ( −144444444y 41 144244m4B4x41 41 n4T 4y 41)+1 443

噪声二次项

(21)

式(21)中第 1 项为期望信号，第 2 项是输入噪

声一次项的加权和，第 3 项是输入噪声二次项之和，

其中，后 2 项共同构成判决变量中的噪声分量。为

简化叙述，文章后续部分将第 2 项称为噪声一次项，
ˆ第 3 项称为噪声二次项。最后，将判决变量b 送入

ˆ解调模块，输出数据符号的估计值bD 。

3 性能分析

3.1  处理增益分析

考虑充分散射多径衰落信道中时频二维扩频

的 BPSK 调制信号，针对联合相干非相干检测算法，

本节就其处理增益进行分析。扩频信号处理增益定

义为接收机解扩输出信噪比与输入信噪比之比[2]如

式(22)所示，其中，Pso 为输出信号功率，Pn o 为输出

噪声功率， Pso Pn o 为输出信噪比。

Pso P
G = no (22)

Psi Pni

由于信道衰落因子 hmn 为复高斯随机变量，其

均值为零、方差为s 2
H ，且不同相干区域的hxy 独立

∑ N ∑ N
h

2
同分布，则 B T 服从 由 2 N

x= y =1 xy 自 度为 N B T 的1

c 2 分布。假设s 2
H = 1，分别对式(21)中的期望信号

分量与噪声分量求功率，得到输出信号功率与输出

噪声功率，如式(23)、式(24)所示。

1
Pso = B 4T 4 N B NT (N B NT +1)P2 3

16 si (2 )

1 3 3 1
Pn o = B T N NT P i Psi + 2 2

B n B T N B N 2

4 T P (24)
4 ni

144424443 1442443
噪声一次项功率 噪声二次项功率
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结合式(23)、式(24)，得到信号经过联合相干非

相干检测后的输出信噪比：

P B2T 2

so 1 (1 + N B NT )(P
2

i Pn )
= s i (25)

Pno 4 BT Psi Pni +1

扩频信号的处理增益：

1 B 2T 2 (1+ N B NT )P
G = si Pni (26)

4 BT Psi Pni +1

当 BTPsi Pni >> 1，即输入信噪比足够大时，式

(24)中的噪声一次项决定了输出噪声功率的大小。

从式(26)中容易看出，此时处理增益与相干区域的

大小、个数近似成正比。当 BTPsi Pni << 1，即输入

信噪比足够小时，式(24)中的噪声二次项决定了输

出噪声功率的大小。从式(26)中容易看出，此时输

出信噪比急剧下降，处理增益不仅受相干区域的大

小、个数影响，还与输入信噪比成正比。

3.2  处理增益上限

针对联合相干非相干检测算法，式(2)给出了多

径衰落信道中，BPSK 调制时频二维扩频信号的处

理增益表达式。为深入分析处理增益的变化趋势，

现给出如下假设：

1) 相干时间能够映射为整数个时域相干码片，

相干带宽能够映射为整数个频域相干码片；

2) 接收矩阵 R 能够划分为整数个相干区域；

3) 信噪比 Eb N0 恒定，且 Eb N 0 = BsTs Psi Pni 。

在多径衰落信道中，信号参数与信道参数之间

的关系决定了不同的发送信号将经历不同的衰落

类型[11]。针对信道衰落的 4 种类型，分别对处理增

益进行化简、分析。

① 平坦慢衰落

当 Bs ≤ Bc 且 Ts ≤Tc 时，信道衰落为平坦慢衰

落。此时，根据式(14)、式(15)，式(26)可化简为

h 2 B T
= s s Eb N

G 0 B ≤ B , T ≤ T (27)
2(h Eb N 0 +1) s c s c

假设 Eb N 0 >> 1，由式(27)可知，当信号带宽

小于相干带宽，并且符号长度小于相干时间时，扩

频信号的处理增益与信号带宽、符号长度成正比，

即在信号的时频二维空间与信道相干区域一致时，

扩频信号的处理增益取得最大值。这一结论与文献

[6]的结论一致。

②频选慢衰落

当 Bs > Bc ，Ts ≤Tc 时，信道衰落为频选慢衰落。

此时，根据式(14)、式(15)，式(26)可化简为

2  B 
h T B + c

s c Eb N 0 1 
 Bs G = , B > B , T T (2 )

 B 
s c s ≤ c 8

4 h E N c
b 0 +1

 Bs 

由式(28)可知，当信号带宽远大于相干带宽且

符号长度小于相干时间时，Eb N0 越大，处理增益

越大；此外，扩频信号处理增益与符号长度成正比。

信号带宽无限增大时，对式(28)求极限：

0.012 4h 2T N
lim G = s Eb 0 , Bs > Bc , T

t s ≤ Tc (29)
Bs →∞

m

由式(29)可知当符号长度小于相干时间时，随

着信号带宽的无限增大，处理增益不会无限增大。

式(28)中，处理增益的表达式由 2 个多项式相除构

成；同时，信号带宽无限增大时，处理增益存在极

限。基于此，当Ts ∈ [0 , Tc ]、 Bs ∈[Bc , ∞]时，处理

增益是T [
s 、 Bs 的连续函数 13]。根据文献[13]中，连

续函数在闭区间上必存在最大值，可以得出：信道

衰落为频选慢衰落时，随着信号带宽的无限增大，

扩频信号处理增益的上限存在，且由信道参数与信

噪比确定。

考虑多径时延 tm 无穷小的情况，信道的相干带

宽趋于无穷大，故频选慢衰落信道无限逼近于

AWGN 信道。此时，随着信号带宽的无限增大，式

(30)所示的处理增益极限趋近于无穷大。这与

AWGN 信道中扩频信号处理增益的变化趋势一致。

③平坦快衰落

当 Bs ≤ Bc ，Ts > Tc 时，信道衰落为平坦快衰落。

此时，根据式(14)、式(15)，式(26)可化简为

 T
h 2 B c


sTc Eb N 0 1+ 

 T G = s

 T 
4 h E N c

b 0 + 1
 Ts 

2  0.423 
0.105 75h Bs Eb N0 1+ 

 f T = d s , B
 0.423h E N

s ≤Bc , Ts > Tc

f 
b 0


d +1

 fdTs 
(30)

式(30)对 fd 求偏导可知，当信号带宽小于相干

带宽且符号长度远大于相干时间时， fd 越小，处理

增益越大。从式(30)中还可以看出，在该种情况下，
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0.105 75h 2 B N
i c E

l m G = b 0 , B > B , T > T (34)
Ts →∞ f

s c s c

d

0.005 245h 2 E N
lim G = b 0 , Bs > Bc , Ts > Tc (35)

Ts →∞ f t
B →∞ d m

s

由式(33)∼式(35)中的 3 组极限可知，随着信号

带宽无限增大或者符号长度无限增大，处理增益不

会无限增大。式(32)中，处理增益的表达式由 2 个

多项式相除构成；同时，信号带宽或符号长度无限

增大时，处理增益存在极限。基于此，当Ts ∈[Tc , ∞]、
Bs ∈[Bc , ∞]时，处理增益是Ts 、Bs 的连续函数[13]。

根据文献[13]中，连续函数在闭区间上必存在最大

值，可以得出：信道衰落为频选快衰落时，随着信

号带宽或符号长度的无限增大，扩频信号处理增益

的上限存在，且由信道参数与信噪比确定。

考虑最大多普勒频移 fd无穷小且多径时延 tm无

穷小，信道的相干时间以及相干带宽均趋于无穷

大，故频选快衰落信道无限逼近于 AWGN 信道。

此时，随着信号带宽或符号长度的无限增大，式(36)

所示的处理增益极限趋近于无穷大。这与 AWGN

信道中扩频信号处理增益的变化趋势一致。

综上所述，针对联合相干非相干检测算法，给

定 Eb N0 与多径信道参数时，扩频信号处理增益的

上限存在。在上述条件下，若信号带宽或符号长度

无限增大，扩频增益无限增大，接收机的输入信噪

功率比无限下降，但由于扩频信号实际获得的处理

增益不能超过其上限，接收机检测信号的输出信噪

比无限低，使得接收信号无法被正确解调。然而，

在最大多普勒频移 fd无穷小、多径时延 tm 无穷小的

情况下，多径衰落信道无限逼近于 AWGN 信道。

此时随着信号带宽或符号长度的无限增大，处理增

益无限增大。

基于上述分析，可以得出：多径衰落信道中，

扩频信号处理增益的上限存在。该上限存在的原因

是：多径衰落信道中，当信号的时频二维区域超过

信道的相干区域时，相干检测不能直接使用[4]，取而

代之的是联合相干非相干检测。其中，在相干区域

内进行导引辅助的相干检测时，由于信道估计受噪

声影响，信道估计值与信号共轭相乘产生了噪声的

二次项。 Eb N0 恒定时，随着信号带宽或者符号长

度的无限增大，接收机的输入信噪功率比无限下降，

又因为相干区域的大小受限，所以相干区域内的信

道估计值受到的噪声影响逐渐增大。由式(24)∼式(26)

Eb N0 越大，处理增益越大；此外，扩频信号处理

增益与信号带宽成正比。

符号长度无限增大时，对处理增益求极限：

0.105 75h 2 B E N
lim G = s b 0 , B

f
s ≤ Bc , Ts > Tc (31)

Ts →∞
d

由式(31)可知当信号带宽小于相干带宽时，随

着符号长度的无限增大，处理增益不会无限增大。

式(30)中，处理增益的表达式由 2 个多项式相除构

成；同时，符号长度无限增大时，处理增益存在极

限。基于此，当Ts ∈[Tc , ∞]、 Bs ∈[0 , Bc ]时，处理

增益是T 、 B [13]
s s 的连续函数 。根据文献[13]中，连

续函数在闭区间上必存在最大值，可以得出：信道

衰落为平坦快衰落时，随着符号长度的无限增大，

扩频信号处理增益的上限存在，且由信道参数与信

噪比确定。

考虑最大多普勒频移 fd 无穷小的情况，信道

的相干时间趋于无穷大，故平坦快衰落信道无限

逼近于 AWGN 信道。此时，随着符号长度的无限

增大，式(32)所示的处理增益极限趋近于无穷大。

这与 AWGN 信道中扩频信号处理增益的变化趋

势一致。

④频选快衰落

当 Bs > Bc ，Ts > Tc 时，信道衰落为频选快衰落。

此时，根据式(14)、式(15)，式(26)可化简为

2  B 
 + cTh BcTc Eb N0 1 c


 B T

G s s =
 BcTc


4 h Eb N 0 +1

 BsTs 

2  0.423B 
0.105 75h B 1 c

c Eb N0  + 
 Bs fdTs = , B > B , T > T

 0.423h B
f c Eb N

s c s c

0


d  +1
 Bs fdTs 

(32)

式(32)对 fd 求导可知，当信号带宽大于相干带

宽且符号长度大于相干时间时， fd 越小，处理增益

越大；从式(32)中还可以看出，在该种情况下，

Eb N0 越大，处理增益越大。

信号带宽或符号长度无限增大时，对处理增益

求极限：

0.005 245h 2 E
lim G b N

= 0 , Bs > Bc , Ts > Tc (33)
Bs →∞ fdtm
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可知，在该种情况下，信道补偿过程中产生的噪声

二次项逐渐增大，并且超越噪声一次项成为决定输

出噪声功率的主要因素，此时联合相干非相干检测

的输出信噪比急剧恶化，故处理增益不能无限增大。

4  数值与仿真结果

以联合相干非相干检测算法为基础，本部分利

用 MATLAB 仿真软件仿真了时频二维扩频信号的

处理增益，同时根据式(28)、式(30)、式(32)计算出

扩频信号处理增益的理论值，最后简要分析了扩频

信号处理增益的性质。为了得到精确的仿真结果，

处理增益的仿真值是通过对多个符号的仿真值进

行平均得到的，用于平均的符号个数等于仿真时间

除以符号长度，其中，仿真时间为 200s。数值与仿

真分析基于表 1 所示的参数设置。

表 1 数值与仿真分析的参数设置

参数名 取值

调制方式 BPSK

信号带宽 可变

符号长度 可变

子载波宽度 1kHz

子载波个数 由信号带宽确定

时域码片个数 由符号长度确定

循环前缀长度 符号长度的 1/8

负指数衰落因子 5 ×10−6

最大多普勒频移 10Hz、100Hz

信噪比 E b N 0 10dB、20dB

4.1  处理增益的数值与仿真结果

如图 2∼图 5 所示，处理增益的仿真曲线与理论

曲线基本相符，但数值上存在着不超过3dB的差异。

其原因在于：理论分析中，相干区域内信道响应是

假设完全相关的，即信道响应的时域相关系数为 1，

频域相关系数也为 1；而仿真过程中，相干区域内

信道响应是部分相关的，其时域相关系数不超过

0.5[11]，频率相关系数不超过 0.9[12]。因而，输出信

噪比的仿真值比理论值低，进一步使得处理增益的

仿真值比理论值低。

图 2 给出了 Eb N0 取不同值时，处理增益随信

号带宽变化的理论与仿真曲线；图 3 给出了最大多

普勒频移取不同值时，处理增益随信号带宽变化的

理论与仿真曲线。

图 2  处理增益随信号带宽变化的理论与仿真曲线

（符号长度Ts = 0.002 25s ，多径信道的最大多普勒频移 fd = 100Hz ）

图 3  处理增益随信号带宽变化的理论与仿真曲线

（符号长度Ts = 0.09s ，信噪比 E b N 0 = 20dB ）

从图 2、图 3 可以看出：给定符号长度时，随

着信号带宽的增大，处理增益并非线性增大，而是

无限趋近式(29)、式(33)给出的极限值。其原因在于：

在相干区域内进行导引辅助的相干检测时，由于信

道估计受噪声影响，信道估计值与信号共轭相乘产

生了噪声的二次项。Eb N0 恒定时，随着信号带宽

的无限增大，接收机的输入信噪功率比无限下降，

又因为相干区域的大小受限，所以相干区域内的信

道估计值受到的噪声影响逐渐增大，式(24)中的噪

声二次项会迅速超越噪声一次项，并成为决定输出

噪声功率的主要因素。根据式(25)，此时联合相干

非相干检测的输出信噪比急剧恶化。

图 2 表明了给定符号长度时，随着信号带宽的

无限增大，若 Eb N0 增大，则输入信噪功率比增大，

进而相干区域的信道估计值受噪声影响减小，噪声

二次项引起的信噪比损失减小，故处理增益增大。

图 3 表明了当符号长度大于相干时间时，最大多普

勒频移越小，能实现相干检测的相干区域越大，故

处理增益越大。
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图 4  处理增益随符号长度变化的理论与仿真曲线（信号带宽

Bs = 8kHz ，多径信道的最大多普勒频移 fd = 100Hz ）

图 5  处理增益随符号长度变化的理论与仿真曲线

（信号带宽 Bs = 8kHz 、信噪比 E b N 0 = 20dB ）

图 4 给出了 Eb N0 取不同值时，处理增益随符

号长度变化的理论与仿真曲线；图 5 给出了最大多

普勒频移取不同值时，处理增益随符号长度变化的

理论与仿真曲线。

从图 4、图 5 可以看出：给定信号带宽时，随

着符号长度的增大，处理增益并非线性增大，而是

无限趋近式(31)、式(34)给出的极限值。其原因在于：

在相干区域内进行导引辅助的相干检测时，由于信

道估计受噪声影响，信道估计值与信号共轭相乘产

生了噪声的二次项。Eb N0 恒定时，随着符号长度

的无限增大，接收机的输入信噪功率比无限下降，

又因为相干区域的大小受限，所以相干区域内的信

道估计值受到的噪声影响逐渐增大，式(24)中的噪

声二次项会迅速超越噪声一次项，并成为决定输出

噪声功率的主要因素。根据式(25)，此时联合相干

非相干检测的输出信噪比急剧恶化。

图 4 表明了给定信号带宽时，随着符号长度的

无限增大，若 Eb N0 增大，则输入信噪功率比增大，

进而相干区域的信道估计值受噪声影响减小，噪声

二次项引起的信噪比损失减小，故处理增益增大。

图 5 表明了当符号长度大于相干时间时，最大多普

勒频移越小，能实现相干检测的相干区域越大，故

处理增益越大。

4.2  处理增益上限存在的原因

3.2 节分析了处理增益不能无限增大的原因。

从分析中可以看出，随着信号带宽或者符号长度的

无限增大，噪声二次项的迅速增大是导致扩频信号

处理增益存在上限的原因。本节将针对噪声二次项

对输出信噪比的影响，给出其数值与仿真结果。

假设接收信号中的加性白高斯噪声是接收机

内部的热噪声，当环境温度为 290K 时，白噪声的

功率谱密度为N0 = −174dBm Hz。

图 6 给出了不同信号带宽下，联合相干非相干

检测算法的输出信号功率、输出噪声一次项的功率

以及输出噪声二次项的功率。如图 6 所示，信号带

宽增大时，输出信号功率与输出噪声的一次项功率

变化一致，都为先降低后保持不变；而输出噪声的

二次项功率则先降低后线性增加。式(24)中输出噪声

总功率为噪声的一次项功率与二次项功率之和。因

此，随着信号带宽的无限增大，输出信号功率保持

不变，但输出噪声二次项的功率却无限增大，则输

出信噪比会无限下降，故处理增益不能无限增大。

图 6  不同信号带宽下，输出信号功率、输出噪声一次项、

噪声二次项的功率（符号长度Ts = 0.09s ， E b N 0 = 20dB ，

多径信道的最大多普勒频移 fd = 100Hz ）

图 7 给出了不同符号长度下，联合相干非相干

检测算法的输出信号功率、输出噪声一次项的功率

以及输出噪声二次项的功率。如图 7 所示，符号长

度增大时，输出信号功率与输出噪声的一次项功率

均保持不变，而输出噪声的二次项功率则线性增

加。式(24)中输出噪声总功率为噪声的一次项功率

与二次项功率之和。因此，随着符号长度的无限增
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大，输出信号功率保持不变，但输出噪声二次项的

功率却无限增大，则输出信噪比会急剧下降，故处

理增益不能无限增大。

图 7 不同符号长度下，输出信号功率、输出噪声一次项、

噪声二次项的功率（信号带宽 Bs = 8kHz ，信噪比 E b N 0 = 20dB ，

多径信道最大多普勒频移 fd = 100Hz ）

从图 6∼图 7 中可以看出，在多径衰落信道中，

Eb N0 恒定时，随着信号带宽或符号长度的无限增

大，输出噪声一次项的功率保持不变，但输出噪声

二次项的功率却无限增大。当信号带宽或符号长度

增大到一定程度时，噪声二次项便超越噪声一次

项，并成为了决定输出噪声功率的主要因素，此时

输出信噪比会急剧下降，扩频信号的处理增益不能

无限增大，即扩频信号处理增益的上限存在。

综上所述，针对联合相干非相干检测算法，在

充分散射的多径衰落信道中，信号带宽或符号长度

无限增大时，扩频信号的处理增益不会无限增大。

从图 2∼图 5 给出的数值与仿真结果中容易看出：

BPSK 调制、20dB 信噪比、100Hz 最大多普勒频移、

5×10- 6 负指数衰落因子的充分散射多径信道，扩频

信号的处理增益不超过 30dB。

5  结束语

本文考虑充分散射多径衰落信道中的 BPSK 调

制扩频信号，针对联合相干非相干检测算法，分析

得到信号带宽无限增大或符号长度无限增大时，扩

频信号的处理增益不能无限增大；处理增益的上限

由信道参数与信噪比确定。究其原因，当信号带宽

或符号长度无限增大时，接收机的输入信噪功率比

无限下降，并且由于相干区域的大小受限，其相干

区域内的信道估计值受到的噪声影响逐渐增大。此

时，信道补偿过程中产生的噪声二次项逐渐增大，

并且超越噪声一次项成为决定输出噪声功率的主

要因素，故联合相干非相干检测的输出信噪比急剧

恶化。但是当最大多普勒频移无穷小、多径时延无

穷小时，多径衰落信道无限逼近于 AWGN 信道，

在该种情况下，随着信号带宽或符号长度的无限增

大，处理增益无限增大。综上所述，本文对多径衰

落信道中扩频信号处理增益上限的研究，可以从理

论上指导需要隐蔽无线通信的工程应用。
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