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一种低复杂度的低信噪比非相干直扩信号捕获算法

熊竹林，安建平
（北京理工大学信息与电子学院，北京１０００８１）

　　摘　要：　针对低信噪比非相干直扩信号捕获问题，本文提出一种区域并行块捕获算法．该算法首先对调制数据
偏移量所在区域进行并行预估计并舍弃可能含有数据跳变的非有效数据段，然后对各支路有效数据段进行快速傅里

叶变换和非相干累加得到各频点的累加检测值，最后对累加检测峰值进行恒虚警判定和抛物插值以实现信号检测和

参数的精确估计．理论分析和仿真结果均表明，本文算法能够根据虚警漏警概率、捕获时间和信噪比要求对参数进行
优化，在实现快速可靠捕获的同时保持较低的计算复杂度和资源消耗．
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Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：　ｎｏｎｃｏｈｅｒｅｎｔｄａｔａｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ；ｌｏｗｃｏｍｐｌｅｘｉｔｙ；ｌｏｗＳＮＲ；ｐａｒａｍｅｔｅｒｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎ

１　引言
　　随着航天科技的进步，非相干数据位调制直接扩
频序列在航天测控通信中作为遥测遥控信号得到了广

泛应用［１～３］．与相干直扩信号相比，非相干直扩信号的
调制信息与扩频序列采用非同源时钟，具有更强的抗

截获和保密特性，且数据速率可变，应用灵活，但与此同

时由于非相干调制信息破坏了伪码自身的周期特性，

传统捕获算法的灵敏度将大幅降低［４，５］．
文献［６］提出一种导航信息辅助下的码捕获算法，

算法具有较低的信噪比门限，但无码率导引头会大幅

降低非相干直扩信号原有的安全性和灵活性．文献［７］
以调制信号频谱的主瓣能量之和作为观测量，由于同

时会引入主瓣噪声，算法仅在低数据率调制时有效．文
献［８］提出一种差分捕获算法，通过延迟共轭相乘使调
制数据相互抵消，该算法结构简单且计算复杂度低，但

在低信噪比环境下会产生较大的差分信噪比损失．文
献［９］提出一种全比特并行块捕获算法，对调制数据偏
移量进行并行预估计，各支路按照估计值调整相关时

间窗进行混合相干累加．与差分捕获算法相比，该算法
信噪比门限低、捕获时间短，但计算复杂度也远高于前

者．文献［１０］提出一种改进的全比特并行块捕获算法，
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利用扩频码的周期性等分相关时间窗，从而将调制数

据偏移量的估计支路减少为两路．由于相干累加长度
减少一半，改进算法会带来至少３ｄＢ的信噪比增益损
失，为此在低信噪比环境下算法需要保留文献［９］中的
全并行模块对捕获结果进行二次确认，这将大大削弱

改进算法的资源优势．文献［１１］以系统要求的最低输
入信噪比和虚漏警概率作为约束条件，对文献［９］算法
中的非相干累加次数进行优化，由于计算复杂度由非

相干累加次数、相干累加长度和调制数据偏移量的估

计支路数共同决定，文献［１１］的优化效率并不理想．为
了在有限的资源下实现低信噪比非相干直扩信号的捕

获，本文将区域并行和参数优化思想进行整合，提出一

种区域并行块捕获算法．一方面，通过估计调制数据偏
移量的存在区间并舍弃可能含有数据跳变的非有效数

据段，以较少的估计支路消除非相干数据位对捕获性

能带来的影响；另一方面，将计算复杂度设定为目标函

数，利用割平面法在系统约束条件下对算法的全部关

键参数进行联合优化．理论分析和仿真结果均表明，本
文算法在满足虚警漏警概率、捕获时间和信噪比要求

的前提下，计算复杂度远低于文献［１１］优化准则下的
全比特并行块捕获算法．

２　非相干数据调制对信号捕获的影响
　　为不失一般性，假设信道为加性高斯白噪声
（ＡＷＧＮ）信道，经过数字下变频、低通滤波器和 ｃｈｉｐ速
率采样后的准基带信号可以表示为

ｓ（ｎ）＝ Ｐ槡 ｓｄ（?ｎ／ＮＤＳ－τ」）ｃ（ｎ）ｅ
ｊ（２πｆｄｎ＋φ）＋ｖ（ｎ）

（１）
式中，Ｐｓ为信号功率，ｄ为调制数据，?·」为向下取整
符号，ＮＤＳ∈Ｑ

＋为扩频比，τ∈［０，１）为调制数据偏移量，
ｃ为扩频码，ｃｈｉｐ速率为 Ｒｃ，码周期为 ＮＰＮ，ｆｄ为按 ｃｈｉｐ
速率归一化的多普勒频偏，φ为载波初始相位，ｖ（ｎ）为
零均值复高斯噪声，其实部和虚部的方差均为σ２／２由
式（１）可知，数据位在 ｎ＝「（ｎｄ＋τ）ＮＤＳ?处发生跳变，
其中ｎｄ∈Ｚ为调制数据编号，「·?为向上取整符号．由
于ＮＤＳ≠ＮＰＮ且τ为随机变量，导致扩频码的周期性遭到
破坏，传统捕获算法的灵敏度将大幅降低．

为解决低信噪比非相干直扩信号快速捕获问题，

文献［９］提出了全比特并行块捕获算法，首先对调制数
据偏移量进行 ＫＦＰ路全并行预估计，各支路再按照估计
值分别采用基于ＮＦＦＴ点ＦＦＴ的频域并行捕获算法

［４］，得

到ＫＦＰＮＦＦＴ组频域累加检测值．选取最大的累加检测值
进行恒虚警捕获判定，超过门限即视为捕获成功，输出

相应的码相位和多普勒频偏，否则更新缓存重新进行

捕获．该算法信噪比门限低且估计精度高，其复杂度与
ＫＦＰ成正比，ＫＦＰ满足

ＫＦＰ＝ａｒｇｍｉｎＫＦＰ
（｜?ＫＦＰＮＤＳ」－ＫＦＰＮＤＳ｜＋｜?ＫＦＰ」－｜ＫＦＰ｜｜）

（２）
由式（２）可知，在大多数情况下 ＫＦＰＮＤＳ，导致全并行
算法的复杂度过高，很难在实际中应用．

３　区域并行块捕获算法

３１　算法原理
直扩信号捕获的目的在于信号的检测和参数的初

步估计［１２］，这就要求算法必须在规定时间内获得足以

保证虚漏警概率和估计精度的信噪比增益．全比特并
行捕获算法遍历了调制数据偏移量的所有可能取值，

算法的信噪比增益ＳＮＲｇ为
ＳＮＲｇ＝２ＭＮＤＳＳＮＲｌ （３）

式中Ｍ为非相干调制数据段的个数，ＳＮＲｌ为非相干信
噪比损失，满足［８］

ＳＮＲｌ≈
１

４＋２σ２／ＮＤＳＰ( )ｓ
（４）

将式（４）代入式（３），得到

ＳＮＲｇ≈
ＭＮＤＳ

２＋１／（ＮＤＳＳＮＲｉｎ）
（５）

从式（５）可以看出，在输入信噪比已知的情况下，信噪
比增益只和非相干调制数据段 Ｍ、相干数据长度 ＮＤＳ相
关．于此同时，算法复杂度Ｃ可以表示为

Ｃ＝ＣｃｏｅｆＭＫＤＳ２
「ｌｏｇ２（ＮＤＳ）?「ｌｏｇ２（ＮＤＳ）?

　≈ＣｃｏｅｆＭＫＦＰＮＤＳｌｏｇ２（ＮＤＳ）
（６）

式中Ｃｃｏｅｆ为常系数，结合式（２）中 ＫＦＰ与ＮＤＳ的关系可以
看出，算法复杂度也同样由非相干调制数据段 Ｍ、相干
数据长度ＮＤＳ所决定．而要降低算法的复杂度有两种方
式，一种方式是直接减少非相干调制数据段 Ｍ，另一种
则是减少相干数据长度 ＮＤＳ，这两种方式都是以全比特
并行捕获算法存在信噪比裕度（实际信噪比增益与满

足系统要求的最低信噪比增益之差）为前提，且以降低

算法信噪比增益为代价．
第一种方式将ＫＦＰ与 ＮＤＳ视为常数项，Ｍ作为 ＳＮＲｇ

的相关变量，联立式（５）和式（６），得到

Ｃ≈ＣｃｏｅｆＫＦＰｌｏｇ２ Ｎ( )ＤＳ ２＋ １
ＮＤＳＳＮＲ( )

ｉｎ
ＳＮＲｇ （７）

对ＳＮＲｇ求一阶偏导得到消耗单位信噪比所对应复杂
度优化率为

ΔＣ１≈ＣｃｏｅｆＫＦＰｌｏｇ２（ＮＤＳ）２＋
１

ＮＤＳＳＮＲ( )
ｉｎ

（８）

第二种方式将Ｍ视为常数项，ＫＦＰ与ＮＤＳ作为ＳＮＲｇ的相
关变量．由于ＫＦＰ与ＮＤＳ在第２节以被定义为固定参数，
再接下来的分析中分别使用Ｋ与Ｎｖ作为代替．

设 ＳＮＲ′ｇ＝ ＳＮＲｇＳＮＲｉｎ Ｍ＋ＳＮＲｇＳＮＲ( )槡 ｉｎ ，通过式

（５）得到相干长度Ｎｖ与信噪比增益ＳＮＲｇ的关系满足

４５７
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Ｎｖ≈ＳＮＲｇ／Ｍ＋ＳＮＲ
′
ｇ／（ＭＳＮＲｉｎ） （９）

要得到复杂度 Ｃ与 ＳＮＲｇ的关系式，需要先给出变量 Ｋ
与Ｎｖ的关系．容易证明（见３２节），当相干累加长度 Ｋ
「ＮＤＳ／（ＮＤＳ－Ｎｖ＋１）?时即可保证相干累加数据段在
码相位完全对齐的情况下不会出现段内数据跳变，这

里Ｋ取最小值

Ｋ＝
ＮＤＳ

ＮＤＳ－Ｎｖ＋１
≈

ＮＤＳ
ＮＤＳ－Ｎｖ＋１

（１０）

将式（９）和式（１０）代入式（６）并对 ＳＮＲｇ求一阶偏
导，得

ΔＣ２≈Ｃｃｏｅｆ ｌｏｇ２（Ｎｖ）
ＮＤＳ＋１

ＮＤＳ－Ｎｖ＋１
＋Ｋ １
ｌｎ（２( )）

　　·
Ｍ＋２（ＳＮＲｇＳＮＲｉｎ＋ＳＮＲ

′
ｇ）

２ＳＮＲ′ｇ

（１１）

将Ｎｖ＝ＮＤＳ代入式（１１）

ΔＣ２ Ｎ＝ＮＤＳ≈ ＮＤＳ( )＋１ｌｏｇ２ Ｎ( )ＤＳ ＫＦＰ＋ＫＦＰ
１
( )( )ｌｎ２

　　·Ｃｃｏｅｆ
Ｍ＋２ＳＮＲｇＳＮＲｉｎ＋ＳＮＲ( )′ｇ

２ＳＮＲ′ｇ
（１２）

由于ＮＤＳｌｏｇ２（ＮＤＳ）（ｌｏｇ２（ＮＤＳ）＋１／ｌｎ（２）），式（１２）可
以化简为

ΔＣ２｜Ｎ＝ＮＤＳ≈ＣｃｏｅｆＭＮＤＳｌｏｇ２（ＮＤＳ）ＫＦＰ

　　·
Ｍ＋２（ＳＮＲｇＳＮＲｉｎ＋ＳＮＲ

′
ｇ）

２ＭＳＮＲ′ｇ
（１３）

只需要再满足ＮＤＳ
２ＳＮＲｉｎ１（绝大多数直扩系统都

可以满足该条件），即可证明

ΔＣ２｜Ｎ＝ＮＤＳ＞１５ＣｃｏｅｆＮＤＳｌｏｇ２（ＮＤＳ）ＫＦＰΔＣ１ （１４）
从式（１４）可以看出，在消耗等量信噪比增益的前提下，
减少相干数据长度Ｎｖ会获得比降低非相干调制数据段
Ｍ高的多的优化效率，而式（１３）又说明了这种高优化
率主要来调制数据偏移量估计支路Ｋ的大幅压缩．

３２　算法流程
为了尽可能的压缩偏移量估计支路以降低算法的

复杂度，本文在沿用块捕获策略的同时对全并行算法

进行改进，提出一种区域并行块捕获算法，其实现框图

如图１所示，算法的具体实现步骤如下：
　　步骤１　将基带输入存入缓存，得到 Ｎ阶向量 ｓｂｕｆｆ
＝［ｓ（ｎ－Ｎ＋１），ｓ（ｎ－Ｎ＋２），…，ｓ（ｎ）］，将缓存向量
与本地伪码ｃ对位相乘，得到
　ｓ＝［ｓ（ｎ－Ｎ＋１）珓ｃ（０），ｓ（ｎ－Ｎ＋２）珓ｃ（１），…，

ｓ（ｎ）珓ｃ（Ｎ－１）］ （１５）
式中°为Ｈａｄａｍａｒｄ积运算符，结合式（１）得到向量各元
素表达式

ｓ（ｎ）＝ Ｐ槡 ｓｄ（?ｎ／ＮＤＳ－τ」）珓ｃ（Ｎ－１）ｃ（ｎ）ｅ
ｊ（２πｆｄｎ＋φ）

＋ｖ′（ｎ）　ｎ＝０，１，…，Ｎ－１ （１６）
式中ｖ′（ｎ）＝ｖ（ｎ）珓ｃ（Ｎ－１）仍为零均值复高斯噪声，其
实部和虚部的方差均为 σ２／２当本地伪码相位与输入
信号码相位完全对齐，即满足 珓ｃ（Ｎ－１）＝ｃ（ｎ）时，式
（１６）可以化简为

ｓ（ｎ）＝ Ｐ槡 ｓｄ（?ｎ／ＮＤＳ－τ」）ｅ
ｊ（２πｆｄｎ＋φ）

　　　＋ｖ′（ｎ）　ｎ＝０，１，…，Ｎ－１ （１７）
　　步骤２　将调制数据偏移量等间隔划分为 Ｋ个估
计区间

珓τｋ＝
［（Ｋ＋１）／Ｋ，１） ｋ＝０
［（ｋ－１）／Ｋ，ｋ／Ｋ） ｋ＝１，２，…，Ｋ{ －１

（１８）

再根据各区间的估计范围将向量 ｓ划分成 Ｍ个长度为
Ｎｖ的有效数据段，如图２所示．图２中有效数据段ｓｋ，ｉ＝
［ｓ（「ｋＮＤＳ／Ｋ＋ｉＮＤＳ?），ｓ（「ｋＮＤＳ／Ｋ＋ｉＮＤＳ?＋１），…，
ｓ（「ｋＮＤＳ／Ｋ＋ｉＮＤＳ?＋Ｎｖ－１）］（ｉ＝０，１，…，Ｍ－１）．结合
３１节的分析可知，为获得最高的复杂度优化效率，这
里将有效长度取最大值

Ｎｖ＝?（Ｋ－１）ＮＤＳ／Ｋ」 （１９）

　　当本地伪码相位与输入信号码相位完全对齐且 τ
∈珓τｋ时，有效数据段元素为

ｓｋ，ｉ（ｎ）＝ Ｐ槡 ｓｄ（ｉ＋?ｋ－１」）ｅ
ｊ（２πｆｄｎ＋φ）＋ｖ′（ｎ）（２０）

式中ｎ＝０，１，…，Ｎｖ－１
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　　步骤３　将各有效数据段补零至 ＮＦＦＴ点进行 ＦＦＴ，
得到频谱Ｓｋ，ｉ（ｚ）的表达式为

Ｓｋ，ｉ（ｚ）＝∑
Ｎｖ－１

ｎ＝０
ｓｋ，ｉ（ｎ）ｅ－ｊ

２πｎｚ
ＮＦＦＴ （２１）

式中ｚ＝－ＮＦＦＴ／２，－ＮＦＦＴ／２＋１，…，ＮＦＦＴ／２－１，ＮＦＦＴ满足
ＮＦＦＴ＝２

「ｌｏｇ２（Ｎｖ）? （２２）
　　步骤４　将同一估计支路不同数据段的频谱元素
求模值平方后进行非相干累加，得到当前时刻的累加

检测值

Ｐｋ（ｚ）＝∑
Ｍ－１

ｉ＝０
｜Ｓｋ，ｉ｜

２＝∑Ｍ－１

ｉ＝０
｜∑Ｎｖ－１

ｎ＝０
ｓｋ，ｉ（ｎ）ｅ－ｊ

２πｎｚ
ＮＦＦＴ ｜

２

（２３）
　　步骤５　比较 Ｋ组共 ＫＮＦＦＴ个累加检测量，找到最
大值Ｐｋ０（ｚ０）．由式（１８）和式（２３）可知，忽略噪声影响
的情况下（有噪分析见３３节），累加检测值峰值的位
置参数ｋ０和ｚ０应该满足

ｋ０＝?τＫ」＋１－?τ＋１／Ｋ?Ｋ，ｚ０＝?ｆｄＮＦＦＴ＋
１
２」

（２４）
将式（１７）代入式（２３），得到

Ｐｋ０（ｚ０）＝ＭＰｓｓｉｎｃ
２ ｆｄＮｖ－ｚ０

Ｎｖ
Ｎ( )
ＦＦＴ

＋ｖ″（ｎ） （２５）

式中噪声部分统一用ｖ″（ｎ）表示，从式（２５）的信号部
分可以看出，此时算法已完成伪码相位和调制数据偏移量

所在区间的估计，并消除了绝大部分的多普勒频偏．
　　步骤６　受限于ＦＦＴ的栅栏效应，式（２５）仍存在约
１／（２ＮＦＦＴ）的频率估计偏差，为了在不增加 ＦＦＴ阶数的
前提下消除该偏差，需要利用 Ｐ－ ＝Ｐｋ０（ｚ０－１），Ｐ０
＝Ｐｋ０（ｚ０），Ｐ＋＝Ｐｋ０（ｚ０＋１）３点进行抛物插值

［１３］，得到

ｚｍ＝ｚ＋ Ｐ槡 ＋－ Ｐ槡( )－ ／２ Ｐ槡 ＋－２ Ｐ槡 ０＋ Ｐ槡( )－
（２６）

Ｐｍ＝Ｐ０／ｓｉｎｃ
２（ＮｖΔｚ／ＮＦＦＴ） （２７）

式中ｓｉｎｃ（ｘ）＝ｓｉｎ（πｘ）／（πｘ）；
　　步骤７　将Ｐｍ与恒虚警检测门限进行比较，若超
过门限则判定捕获成功，将捕获标志置位，输出相应的

归一化频偏估计值珓ｆ、码相位估计值珓ｃ（ｎ）以及调制数据
偏移量所在区间 珓τ

珓ｆ＝ｚｍ／ＮＦＦＴ，珓ｃ（ｎ）＝珓ｃ（Ｎ－１），珓τ＝珓τｋ０ （２８）
若低于门限则判定捕获失败，将缓存向量 ｓｂｕｆｆ更新

为［ｓ（ｎ－Ｎ＋２），ｓ（ｎ－Ｎ＋３），…，ｓ（ｎ＋１）］，并重新开
始捕获．
３３　性能分析

本节将从信号的捕获概率和参数估计精度两方面

来分析算法的性能．
首先是信号检测部分，当中频信号不存在或码相

位尚未对齐时，ＦＦＴ输出的频谱各元素 Ｓｋ，ｉ（ｚ）满足均
值为 ０的复高斯分布，其实部和虚部的方差 σ２Ｓ＝
０５Ｎｖσ

２相应的，式（２３）中的累加检测值 Ｐｋ（ｚ）服从
自由度为２Ｍ的Γ分布，其概率密度函数为

ｐ０（ｕ）＝ｕ
Ｍ－１ｅ－ｕ／２σ

２
Ｓ／（２Ｍσ２ＭＳΓ（Ｍ）），ｕ０ （２９）

当调制数据偏移量真值所在支路的码相位完全对

齐时，经过抛物插值后的累加检测峰值 Ｐｍ服从自由度
为２Ｍ，非中心参量为λ的非中心ｃｈｉ平方分布，其概率
密度函数为

ｐ１（ｕ）＝（ｕ／λ）
（Ｍ－１）／２ｅ－（λ＋ｕ）／２σ

２
ＳＩＭ－１ λ槡 ｕ／σ

２( )Ｓ ／２σ
２
Ｓ

（３０）
式中ｕ０，ＩＭ－１（·）为 Ｍ－１阶修正贝塞尔函数，非中
心参量λ＝ＭＮ２ｖＰｓ．将恒虚警门限设为 ＶＴ，得到算法的
虚警概率和捕获概率

Ｐｆａ ＝１－∫
ＶＴ

０
ｐ０（ｕ）ｄ[ ]ｕＫＮＦＦＴ

　 ＝１－ １－ｅ－ＶＴ／２σ
２
Ｓ∑Ｍ－１

ｊ＝０
（ＶＴ／２σ

２
Ｓ）
ｊ／ｊ[ ]！ＫＮＦＦＴ

（３１）

Ｐｄ≈１－∫
ＶＴ

０
ｐ０（ｕ）ｄ[ ]ｕＫＮＦＦＴ－１∫

ＶＴ

０
ｐ１（ｕ）ｄｕ

　 ＝１－ １－ｅ－ＶＴ／２σ
２
Ｓ∑Ｍ－１

ｊ＝０
（ＶＴ／２σ

２
Ｓ）
ｊ／ｊ[ ]！ＫＮＦＦＴ－１

　　·∫
ＶＴ

０
（ｕ／λ）（Ｍ－１）／２ｅ－（λ＋ｕ）／２σ

２
ＳＩＭ－１ λ槡 ｕ／σ

２( )
Ｓ
／２σ２Ｓｄｕ

（３２）
需要说明的是，虽然受到码相关值的非理想性、频

谱旁瓣泄漏和相关峰的调制数据偏移邻区间泄漏的影

响，会导致累加检测值Ｐｋ（ｚ）在真值附近会出现大小不
等的伪相关峰，但由于伪峰与真峰的信号部分很强的
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相关性，所以并不会产生太大偏差．
算法频率估计精度受到ＦＦＴ和抛物插值的共同影

响，当步骤５中的累加检测峰值位置满足式（２４）时，估
计误差主要由抛物插值决定．设插值前的频点估计误
差δ＝ｚ０－ｆｄＮＦＦＴ，则经过抛物插值之后的误差为

［１３］

δ′＝δ－
δＬ－δＲ

２｛２（１－δ２）ｓｉｎ［πＮｖδ／ＮＦＦＴ］－δＬ－δＲ｝
（３３）

式中δＬ＝δ（１＋δ）｜ｓｉｎ［πＮｖ（δ－１）／ＮＦＦＴ］｜，δＲ＝δ（１－
δ）· ｜ｓｉｎ［πＮｖ（δ＋１）／ＮＦＦＴ］｜．

当上述条件不满足时，ＦＦＴ带来的估计误差将远大
于抛物插值，此时频率估计的均方误差为

ｖａｒｆ＝∫
０５

－０５
（ｕ－ｆｄ）

２ｄｕ＝１／１２＋ｆ２ｄ （３４）

代入累加检测值满足条件的概率［１４］

ｑ≈∫
∞

０
ｐ１（ｕ）∫

ｕ

０
ｐ０（ｖ）ｄ[ ]ｖＫＮＦＦＴ－１

ｄｕ （３５）

即可得到算法总的估计均方误差

ＭＳＦＥ＝（１－ｑ）ｖａｒｆ＋ｑ（δ′／ＮＦＦＴ）
２ （３６）

３４　关键参数
算法待确定的关键参数有４个：调制数据偏移量

的估计区间数Ｋ、有效数据段长度Ｎｖ、输入缓存深度Ｎ、
非相干累加次数Ｍ．其中，Ｋ和Ｎｖ的关系已由式（１９）给
出．结合图２可知，Ｎ为Ｋ和Ｍ的二元函数，满足

Ｎ＝「ＭＮＤＳ－ＮＤＳ／Ｋ?＋?ＮＤＳ－ＮＤＳ／Ｋ」 （３７）
由此可知，算法关键参数的选取问题可以等效为一个

二元整数规划问题：在满足系统捕获要求（最低输入信噪

比ＳＮＲｌｏｉｎ、最长捕获时间Ｔ
ｕｐ
ａｃｑ、虚警率上限Ｐ

ｕｐ
ｆａ和捕获概率下

限Ｐｌｏｄ）的前提下，找到一组整数（Ｋ，Ｍ）＝（Ｋ０，Ｍ０），使得算
法具有最低的复杂度，该问题的数学描述为

ｍｉｎＣ（Ｋ，Ｍ）＝ＣｃｏｅｆＭＫ２
「ｌｏｇ２（（Ｋ－１）ＮＤＳ／Ｋ）?

　　　　·「ｌｏｇ２（（Ｋ－１））ＮＤＳ／Ｋ））?Ｋ，Ｍ∈Ｚ
＋

ｓ．ｔ．ＳＮＲｉｎＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｎ（Ｋ，Ｍ）≤Ｔ

ｕｐ
ａｃｑＲｃ，２≤Ｋ≤ＫＦＰ，

Ｐｆａ（Ｋ，Ｍ，ＶＴ）＝Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｐｄ（ＳＮＲｉｎ，Ｋ，Ｍ，ＶＴ）Ｐ

ｌｏ
ｄ

（３８）
由于算法采用恒虚警判定，且由式（３２）可知捕获

概率Ｐｄ与输入信噪比ＳＮＲｉｎ成正比，式（３８）的约束条件
可以化简为

ｓ．ｔ．Ｎ（Ｋ，Ｍ）≤ＴｕｐａｃｑＲｃ，２≤Ｋ≤ＫＦＰ，

　Ｐｆａ（Ｋ，Ｍ，ＶＴ）＝Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｐｄ（ＳＮＲ

ｌｏ
ｉｎ，Ｋ，Ｍ，ＶＴ）Ｐ

ｌｏ
ｄ

（３９）
对于式（３８）来说，不论是目标函数还是约束条件均

为复杂的非线性方程，使得解析优化算法的复杂度大大

增加，且算法的充分全局最优性无法保证［１５］．由文献
［１６］和３１节的分析可知，式（３８）中的目标函数和恒虚

警捕获概率分布函数在定义域内关于变量Ｋ和Ｍ的一
阶差分均为正值，且前期以沿Ｋ轴方向进行优化会取得
较快的收敛速度．综合上述分析，本文采用适用于整数规
划的割平面法［１７］，首先通过增加关于Ｍ的约束条件将目
标函数简化为关于Ｋ的一元函数，通过黄金分割法快速
收敛至局部最优解，再以局部最优解复杂度的等高线绘

制割平面，在割平面内逐层放宽约束条件来逼近全局最

优解（Ｍ０，Ｋ０），算法的具体步骤如下：
　　步骤 １　将 Ｍ初始化为式（３７）的上限 Ｍｕｐ＝
?ＴａｃｑＲｃ／ＮＤＳ」，此时估计区间数 Ｋ也存在上限 Ｋ

ｕｐ＝ｍｉｎ
（?２／（１＋Ｍｕｐ－?ＴａｃｑＲｃ／ＮＤＳ」）」，ＫＦＰ），将 Ｍ＝Ｍ

ｕｐ加入

式（３９）后化简得到
ｓ．ｔ．Ｍ＝Ｍｕｐ，２≤Ｋ≤Ｋｕｐ，
　Ｐｄ（ＳＮＲ

ｌｏ
ｉｎ，Ｋ，Ｍ

ｕｐ，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｋ，Ｍ

ｕｐ））Ｐｌｏｄ
（４０）

在式（４０）的约束下，式（３８）简化为关于Ｋ的一元函数．
　　步骤２　对Ｋ的有效区间进行边界验证

（１）验证Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｋ

ｕｐ，Ｍｕｐ，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｋ

ｕｐ，Ｍｕｐ））＜
Ｐｌｏｄ是否满足，若满足，则 Ｍ＝Ｍ

ｕｐ的约束下不存在有效

解，跳转至步骤３尝试新约束Ｍｕｐ－１≤Ｍ≤Ｍｕｐ；
（２）验证Ｐｄ（ＳＮＲ

ｌｏ
ｉｎ，２，Ｍ

ｕｐ，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，２，Ｍ

ｕｐ））Ｐｌｏｄ
是否满足，若满足，则（Ｍｕｐ，２）即为式（４０）约束下的最
优解，跳转至步骤４；

若上面两条皆不满足，则Ｋ的最优解在［Ｋｍｉｎ，Ｋｍａｘ］
＝［３，Ｋｕｐ］区间内，需要通过黄金分割法进行迭代
搜索：

（１）验证条件 Ｋｍａｘ＝Ｋｍｉｎ＋１是否满足，若满足，则
有效区间内只有唯一解（Ｍｕｐ，Ｋｍａｘ），此即为式（４０）约束
下的最优解，跳转至步骤４；

（２）找到［Ｋｍｉｎ，Ｋｍａｘ］的黄金分割点 Ｋｇ＝Ｋｍｉｎ＋
０６１８（Ｋｍａｘ－Ｋｍｉｎ）；

（３）验证Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，?Ｋｇ」，Ｍ

ｕｐ，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，?Ｋｇ」，Ｍ

ｕｐ））

Ｐｌｏｄ是否满足，若满足，则?Ｋｇ」成为新的搜索区间上界
Ｋｍａｘ，若不满足，则将?Ｋｇ」作为搜索区间的下界Ｋｍｉｎ；

（４）跳转至（１）在新的搜索区间内进行迭代．
由于函数 Ｃ（Ｋ）和约束条件 Ｐｄ（Ｋ）的一阶导数在

有效区间内恒为正值，迭代算法满足收敛性．随着最优
解位置的不同，黄金分割法只需要进行ｌｏｇ２６２（Ｋｍａｘ－
Ｋｍｉｎ）到ｌｏｇ１６２（Ｋｍａｘ－Ｋｍｉｎ）次迭代即可完成快速收敛．
　　步骤３　由于Ｍ＝Ｍｕｐ的约束条件下不存在局部最
优解，将关于Ｍ的约束放宽至 Ｍｕｐ－１≤Ｍ≤Ｍｕｐ，加入
式（３９）后化简得到

ｓ．ｔ．Ｍ＝Ｍｕｐ－１，Ｋｕｐ≤Ｋ≤ＫＦＰ，

　Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｋ，Ｍ

ｕｐ－１，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｋ，Ｍ

ｕｐ－１））Ｐｌｏｄ
（４１）

由式（３７）可知，在式（４１）的约束条件下Ｋ的有效区间为
［Ｋｕｐ，ＫＦＰ］，对区间进行边界判定：

７５７
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（１）验证Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，ＫＦＰ，Ｍ

ｕｐ－１，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，ＫＦＰ，Ｍ

ｕｐ－１））
＜Ｐｌｏｄ是否满足，若满足，则在式（４１）的约束下也不存在有效
解，由恒虚警捕获概率的单调性［１７］可以证明，此时整个二元

整数规划问题都不存在有效解，算法终止；

（２）验证Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｋ

ｕｐ，Ｍｕｐ－１，Ｐ－１ｆａ（Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｋ

ｕｐ，Ｍｕｐ－１））
Ｐｌｏｄ是否满足，若满足，则在式（４１）约束下的最优解为（Ｍ

ｕｐ

－１，Ｋｕｐ），跳转至步骤４；
若上面两条皆不满足，则最优解在［Ｋｍｉｎ，Ｋｍａｘ］＝［Ｋ

ｕｐ＋
１，ＫＦＰ］区间内，需要通过黄金分割法进行迭代搜索，搜索方
式与步骤２相同．
　　步骤４　此时局部最优解（Ｍ０，Ｋ０）已经找到，将其代入
式（３８）得到复杂度Ｃ０，并初始化Ｍ约束值下限Ｍｍｉｎ＝Ｍ０
－１，将Ｍ的约束放宽至Ｍｍｉｎ≤Ｍ≤Ｍ

ｕｐ，加入式（３９）后化
简得到

ｓ．ｔ．Ｍ＝Ｍｍｉｎ，Ｋ０≤Ｋ≤ｍｉｎ（ＫＦＰ，?Ｃ
－１（Ｃ０，Ｍｍｉｎ）」），

　　Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｋ，Ｍｍｉｎ，Ｐ

－１
ｆａ（Ｐ

ｕｐ
ｆａ，Ｋ，Ｍｍｉｎ））Ｐ

ｌｏ
ｄ （４２）

式中的第二项以局部最优解复杂度的等高线绘制割平

面，并增加了关于复杂度Ｃ０的割平面不等式，这样只需
要在Ｍ＝Ｍｍｉｎ的条件下寻找复杂度低于Ｃ０的解，就可以
保证条件放宽后算法仍满足收敛性，在式（４２）的约束
条件下对Ｋ的有效区间［Ｋｍｉｎ，Ｋｍａｘ］进行如下迭代：

（１）验证Ｍｍｉｎ是否为零，若满足，则迭代完成，输出
当前最优解（Ｍ０，Ｋ０），算法终止；

（２）验证 Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，Ｋｍａｘ，Ｍｍｉｎ，Ｐ

－１
ｆａ （Ｐ

ｕｐ
ｆａ，Ｋｍａｘ，

Ｍｍｉｎ））＜Ｐ
ｌｏ
ｄ是否满足，若不满足，则当前约束下不存在

新的最优解，跳转至（８）；
（３）验证Ｐｄ（ＳＮＲ

ｌｏ
ｉｎ，Ｋｍｉｎ，Ｍｍｉｎ，Ｐ

－１
ｆａ（Ｐ

ｕｐ
ｆａ，Ｋｍａｘ，Ｍｍｉｎ））

Ｐｌｏｄ是否满足，若满足，（Ｍ０，Ｋ０）＝（Ｍｍｉｎ，Ｋｍｉｎ）即为新
的最优解，跳转至（８）；

（４）验证 Ｋｍａｘ＝Ｋｍｉｎ＋１是否满足，若满足，（Ｍ０，
Ｋ０）＝（Ｍｍｉｎ，Ｋｍａｘ），跳转至（８）；

（５）找到［Ｋｍｉｎ，Ｋｍａｘ］的黄金分割点 Ｋｇ＝Ｋｍｉｎ＋
０６１８（Ｋｍａｘ－Ｋｍｉｎ）；

（６）验证Ｐｄ（ＳＮＲ
ｌｏ
ｉｎ，?Ｋｇ」，Ｍｍｉｎ，Ｐ

－１
ｆａ（Ｐ

ｕｐ
ｆａ，?Ｋｇ」，Ｍｍｉｎ））

Ｐｌｏｄ，若满足，Ｋｍａｘ＝?Ｋｇ」，若不满足，Ｋｍｉｎ＝?Ｋｇ」；
（７）跳转至（４）进行判定；
（８）Ｍｍｉｎ＝Ｍｍｉｎ－１，更新复杂度 Ｃ０，更新约束方程

式（４２），跳转至（１）．
经过逐层迭代，最终 Ｍｍｉｎ减小为０，此时算法输出

的最优解（Ｍ０，Ｋ０）满足如下约束
ｓ．ｔ．Ｍ≤Ｍｕｐ，Ｎ（Ｋ，Ｍ）≤ＴｕｐａｃｑＲｃ，２≤Ｋ≤ＫＦＰ，

Ｐｆａ（Ｋ，Ｍ，ＶＴ）＝Ｐ
ｕｐ
ｆａ，Ｐｄ（ＳＮＲ

ｌｏ
ｉｎ，Ｋ，Ｍ，ＶＴ）Ｐ

ｌｏ
ｄ

（４３）

由式（３７）可知，式（４３）第一项的解空间是第二项解空
间的子空间，式（４３）与式（３９）完全等价，（Ｍ０，Ｋ０）即为
式（３８）的全局最优解．

４　算法验证
　　选择如下系统参数：调制数据速率 Ｒｓ＝１３７ＫＨｚ，
码速率Ｒｃ＝１０２３ＭＨｚ，扩频序列周期 ＮＰＮ＝８１９２；捕获
要求：虚警概率Ｐｆａ≤１０

－６，捕获概率 Ｐｄ９９９％，捕获
时间Ｔａｃｑ≤１０ｍｓ，输入信噪比ＳＮＲｉｎ－３０ｄＢ．

由式（２）和（３７）分别得到 ＫＦＰ＝１３７，Ｍ
ｕｐ＝１３利

用３４节的割平面法确定关键参数，仅需迭代１６次即
可收敛到全局最优解（Ｍ０，Ｋ０）＝（１３，５）．为了验证本
文算法的有效性，仿真不同估计区间数 Ｋ对应的捕获
概率和归一化频偏估计均方误差，并通过实测数据进

行验证．假定调制数据偏移量 τ均匀分布于［０，１），归
一化多普勒频偏ｆｄ均匀分布于［－０５，０５），初始相位
φ均匀分布于［－π，π）．仿真条件：－３７ｄＢ≤ＳＮＲｉｎ≤ －
２７ｄＢ，步进为０１ｄＢ，单点仿真１０８次；实测条件：Ａｇｉｌｅｎｔ
Ｅ４４３８Ｃ信号源产生调制信号，ＮＯＩＳＥＣＯＭＮＣ６１１０可调
噪声源生成噪声，使用ＡｇｉｌｅｎｔＮ９０３０Ａ矢量分析仪进行
信噪比控制，ＸｉｌｉｎｘＸＣ６ＶＬＸ２４０ＴＦＰＧＡ芯片完成信号
采样，－３７ｄＢ≤ＳＮＲｉｎ≤ －２７ｄＢ，步进为１ｄＢ，为了保证
各测试点实测值的置信度，－３０ｄＢ和 －２９ｄＢ两点分别
测试１０７次，－２８ｄＢ点测试１０６次，其余点测试１０４次．将
仿真和实测结果与式（３２）和（３６）中的理论值进行对
比，如图３和图４所示．

８５７
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　　从图３、图４可以看出，除了由于点数有限造成的
门限抖动之外，仿真和实测结果与理论值基本重合．当
Ｋ＝ＫＦＰ＝１３７时，本文算法等效为文献［１１］优化准则下
的全并行块捕获算法．仿真和实测结果表明，随着估计
区间数Ｋ的增大，算法的捕获性能也随之提高，但是当
估计区间超过６个，增加估计区间将无法明显改善捕
获性能，这恰好证明了本文算法是全并行块捕获算法

的一种合理简化．将参数（Ｍ，Ｋ）＝（１３，５）代入本文算
法并与文献［８］的差分捕获算法和文献［１１］优化准则
下的全并行块捕获算法进行比较，比较结果如图５～图
７所示．

图５是三种算法在不同捕获时间内满足捕获要求
所需的最低输入信噪比，从图中可以看出，本文算法与

全并行块捕获算法信噪比门限大致相当，比差分捕获

算法低１５ｄＢ．图６和图７分别是三种算法在不同输入
信噪比下完成捕获所需的捕获时间和计算复杂度，由

图６可知，当输入信噪比小于－１５ｄＢ时，本文算法和全
并行算法的捕获时间远小于差分算法，但随着信噪比

的提高，对调制数据偏移量的预估计导致捕获时间出

现地板效应．由图６和图７可以看出，差分算法在高信
噪比环境下具有最低的计算复杂度，但随着信噪比的

降低，捕获时间和ＦＦＴ点数迅速增加导致复杂度骤增，
而全并行由于并行支路多使得其复杂度始终较高．本
文算法在高信噪比环境下复杂度仅略高于差分捕获算

法，而在低信噪比环境下则远低于两种参考算法．综合
来看，本文算法在ＳＮＲｉｎ≤－１５ｄＢ的中低信噪比环境下
具有较大的速度和资源优势．

５　结论
　　为实现低信噪比非相干数据位调制直扩信号的快
速捕获，本文提出了一种区域并行块捕获算法，该算法

具有信噪比门限低、估计精度高、捕获时间短、资源消

耗小等优点，并且对调制数据形式没有特殊要求，具有

较高的实用性．只需稍作改进，区域并行块捕获算法就
可以应用于变速率与非协作直扩信号的捕获，具有良

好的理论研究价值和广阔的工程应用前景．
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