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时间反转直扩通信系统及性能分析
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摘　要：　时间反转传输技术的空时聚焦特性能够有效地提升通信系统的性能 . 本文设计了一种将时间反转技

术应用于直扩通信系统的方案，并对多径衰落信道下单用户和多用户系统的接收信干噪比、系统容量、误比特率等性

能进行了理论分析与仿真验证 . 理论与仿真结果表明，通过时间反转预处理，直扩通信系统的性能得到了改善，且优

于复杂度较高的多通道Rake接收的系统，且多径数目越多，优势越明显 .
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Abstract:　The space-time focusing characteristics of the time-reversal transmission technology can effectively im⁃
prove the performance of the communication system.  This paper designs a scheme that applies the time-reversal technology 
to the direct-spread-spread-spectrum (DSSS) communication system.  The performance of the system, such as receiving sig⁃
nal-to-interference-noise ratio, system capacity, and bit error rate, is analyzed theoretically and verified by simulation.  The⁃
oretical and simulation results show that the performance of the DSSS communication system has been significantly im⁃
proved through time-reversal preprocessing, and it is better than the system using multi-channel Rake receiver with high 
complexity, and the more the number of multi-paths, the more obvious the advantage.
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1　引言

时间反转技术（Time-Reversal，TR）是一种信号预

处理技术［1］. 在 TR 通信系统中，发送端发送的信号在

送入信道之前先要经过一个预处理滤波器，而该滤波

器的抽头系数为信道脉冲响应（Channel Impulse Re⁃
sponse，CIR）的时间反转和相位共轭 . 对于 TR 预滤波

器输出的信号，多径信道是其匹配滤波器，因此信号

经过 TR 滤波和信道传输后，在特定时刻期望接收机

处会出现明显的能量峰值，而在偏离峰值的时刻能量

有明显衰减 . 在非目标接收端，由于信道特性不同，信

道不是发送信号的匹配滤波器，接收信号的能量峰值

要显著低于期望接收机 . 这就是 TR 传输的空域和时

域聚焦特性 . 虽然 TR 传输的空时聚焦性使其具有抗

多径干扰的特性，但是码间干扰（Inter Symbol Interfer⁃
ence，ISI）并不能被完全消除［2］，通过增加上采样因

子，能以降低系统频谱效率为代价减小 ISI［3］. 在系统
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带宽较大、传输速率高、多径环境复杂时，仍然需要

接收端进行适当的均衡，以减轻 ISI 的影响［4］. 在多

用户场景下，TR 传输的空间聚焦特性使目标接收机

处信号的能量峰值要明显高于其他接收机处，可以

减轻用户间干扰（Inter User Interference，IUI），降低接

收端均衡处理的复杂度［5~7］.
直接序列扩频是扩频通信中的主要类型［8］，它具有

优良的抗外部干扰能力，同时也能很好地对抗多径干

扰 . 直接序列扩频能够有效对抗干扰的主要原因是扩

频伪随机码的相关函数具有尖锐的峰值特性 . 在多径

信道下，接收端经过相关检测后，与本地伪随机码同步

的路径上传输的信号得到加强，而其他路径上传输的

信号，也就是多径干扰则被削弱 . 直接序列扩频系统只

能捕获到一条路径上传输的信号 . 如果要利用各个路

径上传输的信号来增强信号能量，需要采用拥有多个

解扩通道的Rake接收机来捕获在多条路径上传输的信

号，其实现的复杂度较高 . 另外，扩频技术通过将一个

符号扩展到多个码片上，占用的信道带宽远大于原始

信号的带宽 . 在单用户通信的场景下，频谱效率很低 .
因此，在民用通信系统中需要采用码分多址接入（Code 
Division Multiple Access，CDMA）等多用户技术来提高

频谱效率 . 在采用的扩频伪码不是完全正交的情况下，

接收端并不能将不同用户的信号完全分离，存在 IUI.
IUI的大小与扩频伪码的互相关特性有关，互相关函数

特性越好，IUI越小 .
TR传输的时间聚焦特性使系统等效传输信道的脉

冲响应存在明显峰值，这意味着信号的能量主要集中

在等效信道的一条路径上传输 . 如果将TR预滤波加到

直扩通信系统的发送机中，接收机只需要一个与等效

信道主传输路径上的伪码同步的解扩通道，就可捕获

信号的大部分能量 . 而在多用户 CDMA 系统中，TR 的

空间聚焦特性能够有效地减少在非目标接收机处的能

量泄露，降低 IUI，提高系统容量 . 目前，从可检索的文

献看，仅有很少的文献对扩频通信系统中的 TR技术进

行了研究 . 文献［9］利用 TR 滤波器作为多用户多载波

CDMA系统接收机的均衡器，并对算法的性能进行了评

估 . 文献［10］将多通道时间反转技术与直接序列扩频

结合起来应用于水声通信中，以抑制低信噪比（Signal 
to Noise Ratio，SNR）条件下的多径干扰，并通过实验验

证方案的有效性 . 文献［11］和文献［12］针对水声通信

系统，分别提出基于 TR技术的多进制循环移位键控扩

频方案和非线性调频扩频方案，通过降低 ISI来改善系

统的差错率 .
已有较多文献针对 TR无线通信系统进行了研究，

但绝大部分都是针对非扩频系统的，对 TR扩频系统的

研究主要针对水声通信系统 . 本文针对多径衰落信道

下的直扩单用户和多用户无线通信系统，给出利用 TR
技术来增强系统性能的方案，并对系统的接收信干噪

比（Signal to Interference plus Noise Ratio，SINR）、系统和

容量、误码性能等系统性能指标进行理论分析，最后通

过仿真对时间反转直扩系统的性能进行评估和分析，

验证理论推导结果的正确性 . 从目前可检索到的文献

看，还没有类似的研究成果发表 .
2　单用户系统模型和性能分析

本节先给出单用户 TR扩频传输系统的模型，然后

对系统性能进行分析 . 在性能分析中，先推导出 SINR
的概率密度函数（Probability Density Function，PDF），在

此基础上进一步推导系统的遍历容量和采用二进制移

相键控（Binary Phase Shift Keying，BPSK）调制时的误比

特率（Bit Error Rate，BER）的表达式 .
2. 1　系统模型

单用户下行 TR 扩频传输系统的模型如图 1
所示 .

设二进制信息序列为m[k]，经过调制后得到符号序

列 s[k]. 本地扩频伪随机码发生器产生周期为N的伪随

机码序列 c[n]. 扩频前，先将 s[k]的样值速率提升到与伪

随机码的速率一致，即对 s[k]进行上采样：

s͂[n]= s[k] kN ≤ n ≤(k + 1)N - 1 （1）
扩频通过将伪随机码与已调制符号序列 s͂[n]相乘

实现：

b[n]= c[n]´ s͂[n] （2）
其 中 ，b[n] 即 为 扩 频 后 的 信 号 序 列 ，其 均 方 值

E é
ë| b[n] |2ùû = 1.

多径信道的CIR表示为

h[n]= ∑
l = 0

L - 1

hlδ[n - l] 0 ≤ n ≤ L - 1 （3）
其中，L为信道路径数，hl 为信道第 l径的衰落系数 . 本

文考虑信道为瑞利衰落信道，系数 hl 为循环对称复高

斯随机变量，其均值为 0，方差为 σ 2
l . 假设估计得到的

CIR准确，即 ĥ[n]= h[n]. TR预滤波器的抽头系数为信道

图1　单用户下行链路模型
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CIR的共轭反转，即

g[n]=Gh* [L - 1 - n] （4）

其中，(×)*为共轭运算符，G = (∑l = 0

L - 1

|hl|
2) -

1
2

是归一化系数 .
扩频后的信号序列经过 TR 预滤波器滤波后送入

信道，发送信号为

x[n]= P ×(b*g)[n] （5）
其中，P为发送信号功率，“*”表示卷积运算 .

信号经过多径信道传输后，接收端的信号为

y[n]= (x*h)[n]+ z[n]= P ∑
l = 0

2L - 2

b[n - l](g*h)[l]+ z[n]（6）
其中，z[n]是均值为 0、方差为 σ 2

z 的加性高斯白噪声（Ad⁃
ditive White Gaussian Noise，AWGN）. 将 式（6）中 的

(g*h)[l]展开，得到

(g*h)[l]= ∑
i = 0

L - 1

g[l - i]h[i]= ∑
i = 0

L - 1

Gh*
L - 1 - l + ihi （7）

当 l = L - 1时，(g*h)[L - 1]= ∑
i = 0

L - 1

|hi|
2 是各路径输出信号

同相叠加，是 (g*h)[l]的最大值 . 对于直扩系统，需要将

本地的扩频伪码序列相较于发送机延时L−1，解扩等效

信道的第L−1径上传输的信号，而其他路径传输的信号

为干扰 . 解扩操作为接收信号与本地伪随机码序列进

行相关运算，即

r[k]= ∑
n = L - 1 + kN

L - 2 + (k + 1)N

c[n - (L - 1)]´ y[n]

=                P ×R(0)s[k](g*h)[L - 1]
期望信号

+
                     

P × ∑
l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

s[k]R(l - L + 1)(g*h)[l]

ISI

+
              

∑
n = L - 1 + kN

L - 2 + (k + 1)N

c[n - (L - 1)]z[n]

噪声

（8）

其中，R(×)为表示扩频伪随机码的自相关函数：

R(n)= ∑
n' = 0

N - 1

c[n']c[n' + n] （9）
2. 2　SINR概率密度函数和累积分布函数

把式（7）代入式（8）可得信号功率、符号间干扰功

率和信道噪声功率分别为

Psig = PR2 (0)∑
l = 0

L - 1

|hl|
2 （10）

PISI = P ∑
l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

R2(l - L + 1)
|

|

|
||
|∑

l' = 0

L - 1

Gh*
L - 1 - l + l'hl' ]

|

|

|
||
|
2

（11）
Pnoise =Nσ 2

z （12）

解扩后信号的SINR为

Γ =
Psig

PISI + Pnoise

=
PR2 (0)

PISI +Nσ 2
z

∑
l = 0

L - 1

|hl|
2 （13）

由于信道随机时变，SINR 也是随机变量，而系统

容量和 BER 由 SINR 决定，也是随机变量，要推导出遍

历容量和平均 BER，需要先得到 SINR 的 PDF. 观察

式（10）和式（11）中信号功率和 ISI功率的表达式，可以

看到它们不是相互独立的 . 同时，ISI 功率部分的组成

非常复杂，因此 SINR 的 PDF 的推导非常困难 . 被广泛

应用的扩频伪码序列都拥有良好的自相关特性，伪码

同步时的 R2 (0) 要远大于不同步时的 R2 (l - L + 1). 因

此，Psig 远远大于 PISI. 基于此，本文忽略 ISI 的影响，

改为推导接收 SNR 的 PDF 解析表达式，后面仿真会

表明这种近似带来的误差很小 . 忽略 ISI部分后，SINR
近似为

Γ »
Psig

Pnoise

= β∑
l = 0

L - 1

|hl|
2 （14）

其中，β =
PR2 (0)

Nσ 2
z

. 令Ql = | hl |
2
，有

Ql = (h(r)
l ) 2

+ (h(i)
l ) 2

（15）
其中，h(r)

l 和 h(i)
l 分别表示 hl 的实部和虚部，是独立同分

布的高斯变量，因此Ql服从指数分布，其PDF为［13］

fQl
(ql )=

1

σ 2
l

exp ( - ql

σ 2
l ) （16）

Ql的特征函数为

ψQl
(ω)= ∫

-¥

+¥

ejωql fQl
(ql )dql =

1

jωσ 2
l

（17）
由于 hl (l = 01L - 1) 之间是相互独立的，因此

Ql (l = 01L - 1)之间也是相互独立的 . 记 V = ∑
l = 0

L - 1

Ql，

V的特征函数为

ψV (ω)= ∏
l = 0

L - 1

ψQl
(ω)= ∑

l = 0

L - 1 Kl

1 - jωσ 2
l

（18）
式（18）最后一步进行了部分分式展开，其中 Kl =

∏
p = 0p ¹ l

L - 1 σ 2
l

σ 2
l - σ

2
p

. 由V的特征函数可得其PDF为

fV (v)=
1

2π ∫
-¥

+¥

ψV (ω)e-jωql dω = ∑
l = 0

L - 1 Kl

σ 2
l

exp ( - v

σ 2
l )   （19）

则Γ = βV的PDF为

fΓ (γ)= β-1 fV( β-1γ) = ∑
l = 0

L - 1 Kl

βσ 2
l

exp ( - γ

βσ 2
l )  γ ≥ 0   （20）

接收 SNR 的累积分布函数（Cumulative Distribution 
Function，CDF）为
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    FΓ (γ)= Pr{Γ ≤ γ} = ∑
l = 0

L - 1

Kl

é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
ú1 - exp ( )-

1

βσ 2
l

γ  γ ≥ 0

  （21）
2. 3　遍历信道容量

对于直扩系统，瞬时信道容量为

C =
1
N

log2(1 + γ) （22）
信道容量是 SNR 的函数，是随信道变化的随机变

量，遍历信道容量为

C̄ = E [C ] =-∑
l = 0

L - 1 Kl

N
exp ( )1

βσ 2
l

Ei( - 1

βσ 2
l )        （23）

其中，Ei (t)= ∫
-¥

t et

t
dt为指数积分函数 .

2. 4　BER分析

BER 是衡量系统性能的重要指标 . 当噪声为

AWGN、调制方式为BPSK时，系统的BER为

Peb(γ) =Q ( 2γ ) （24）
其中，Q(t)是一维高斯Q函数，定义为

Q (t ) = 1
π ∫

0

π
2
exp ( - t2

2 sin2θ )dθ t ≥ 0 （25）

衰落信道下，由于 SNR随机变化，因此BER为随机

变量，平均BER为

P̄eb = E [ Peb(γ) ] = ∫
0

¥

Q ( )2γ fΓ (γ)dγ

= ∑
l = 0

L - 1 Kl

πβσ 2
l
∫

0

π
2 ∫

0

¥

exp ( )- ( )1

sin2θ
+

1

βσ 2
l

γ dγdθ

=
1
2 ∑

l = 0

L - 1

Kl(1 - βσ 2
l

βσ 2
l + 1 )

    （26）

3　多用户系统模型和性能分析

在多用户扩频通信系统中，通过给每个用户分配

不同的扩频伪随机码实现相同时频资源下的多用户通

信 . 由于现实中使用的多是准正交扩频码，不可避免地

存在 IUI. 在多用户扩频通信系统中，通过使用TR预滤

波，除可以增强接收机的信号强度外，TR的空间聚焦特

性还能降低 IUI. 本节对多用户 TR 扩频传输系统的性

能进行理论推导 .
3. 1　系统模型

下行多用户 TR 扩频通信系统的模型框图如图 2
所示 .

设 系 统 有 J 个 用 户 ，其 发 送 序 列 分 别 为

m1 [k]m2 [k]mJ [k]，调 制 后 的 符 号 序 列 为

s1 [k]s2 [k]sJ [k]. 本地扩频伪随机码发生器产生周

期为N的扩频伪随机码 c1 [n]c2 [n]cJ [n].
扩频前，对 sj [k]进行上采样：

s͂ j [n]= sj [k] kN ≤ n ≤(k + 1)N - 1 （27）
其中，j = 12J. 扩频时，将伪随机码与已调制序列

相乘：

bj [n]= cj [n]´ s͂ j [n] （28）

记发送机到用户 j ( j = 12J ) 的多径信道的

CIR为

hj [n]= ∑
l = 0

L - 1

hjlδ[n - l] （29）
其中，L为信道路径数，hjl 为到用户 j多径信道的第 l径

的衰落系数 . 信道系数 hjl 为循环对称复高斯随机变

量，其均值为 0，方差为 σ 2
jl. 与每个用户信道匹配的 TR

预处理滤波器为

gj [n]=Gjh
*
j [L - 1 - n] （30）

图2　多用户下行链路模型
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其中，Gj = (∑l = 0

L - 1

|hjl|
2) -

1
2

为归一化系数 .
发送端，设 P为发送信号总功率，发送给每个用户

信号的功率为P/J. 发送端的发送信号为

x[n]=
P
J

×∑
j = 1

J (bj*gj ) [n] （31）
发送信号经过信道传输后，第 i 个用户的接收信

号为
yi [n]= (x*hi )[n]+ zi [n]

=
P
J

×∑
j = 1

J ∑
l = 0

2L - 2( )gj*hi [l]bj [n - l] + zi [n]
（32）

其中，zi [n]是均值为0、方差为 σ 2
iz的AWGN，且

(gj*hi )[l]=Gj∑
l' = 0

L - 1

hilh
*
jL - 1 - l + l' （33）

当 i = j且 l = L - 1时，式（33）取得最大值 . 用户 i将

本地扩频伪随机码序列 ci [n]延时L - 1后与接收信号进

行相关运算完成对扩频信号的解扩，即

ri [k]= ∑
n = L - 1 + kN

L - 2 + (k + 1)N

ci [n - (L - 1)]yi [n]

=
                 

P
J

si [k]Rii (0) ( )gi*hi [L - 1]

期望信号

+
                         

P
J

si [k] ∑
l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

Rii (l - L + 1) ( )gi*hi [l]

ISI

+
                         

P
J ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

sj [k]Rij (l - L + 1) ( )gj*hi [l]

IUI

+
                

∑
n = L - 1 + kN

L - 2 + (k + 1)N

si [n - (L - 1)]zi [n]

噪声

（34）

其中，Rii (×)表示用户 i的扩频伪随机码的自相关函数，

Rij (×)表示用户 i 与用户  j 的扩频伪随机码的互相关函

数，定义为

Rij (n)= ∑
n' = 0

N - 1

ci [n′]cj [n′+ n] （35）
3. 2　SINR的概率密度函数和累积分布函数

将式（33）代入式（34）中可得各个部分的功率为

Psig =
P
J

R2
ii (0)∑

l = 0

L - 1

| hil |
2

（36）

PISI =
P
J ∑

l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

R2
ii(l - L + 1)

|

|

|
||
|∑

l′= 0

L - 1

Gihil′h
*
iL - 1 - l + l′

|

|

|
||
|
2

   （37）

PIUI =
P
J ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

R2
ij( )l - L + 1

|

|

|
||
||

|

|
||
|∑

l′= 0

L - 1

Gjhil′h
*
jL - 1 - l + l′

2

   （38）

Pnoise =Nσ 2
iz （39）

用户 i解扩后信号的SINR为

Γi =
Psig

PISI + PIUI + Pnoise

（40）
与第 2节单用户时的分析类似，相较于信号功率，

ISI部分的功率非常小，可以忽略，但 IUI功率不能忽略，

用户 i的SINR近似为

Γi »
Psig

PIUI + Pnoise

（41）
由于各用户信道是随机时变的，因此 SINR是随机

变量，下面先推导 SINR 的 PDF. 记用户 i 的 SINR 表达

式的分子部分为P (1)
i = Psig，分母为P (2)

i = PIUI + Pnoise，采用

与上节单用户时完全类似的推导方法，可得 SINR分子

部分（即信号功率）的PDF为

fP (1)
i
( p(1)

i ) = ∑
l = 0

L - 1

εil exp ( )-
p(1)

i J

PR2
ii (0)σ 2

il

（42）

其中，εil =
Kl J

PR2
ii (0)σ 2

il

. SINR分母部分的组成更加复杂，

将P (2)
i 进一步展开并以实部、虚部的形式表示得

P (2)
i =

P
J ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

R2
ij( )l - L + 1 ( )T 2

jl +M 2
jl +Nσ 2

iz    （43）
其中，Tjl和Mjl具体为

Tjl =Gj∑
l′= 0

L - 1( )h(r)
il′h

(r)
jL - 1 - l + l′ + h(i)

il′h
(i)
jL - 1 - l + l′ （44）

Mjl =Gj∑
l′= 0

L - 1( )h(i)
il′h

(r)
jL - 1 - l + l′ - h(r)

il′h
(i)
jL - 1 - l + l′ （45）

令 Vi =
P
J ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

R2
ij( )l - L + 1 ( )T 2

jl +M 2
jl ，即 SINR

中的 IUI 功率部分，其中，R2
ij(l - L + 1)的值为确定的

常数 . 将 Vi 即 IUI 功率部分近似看作指数分布，其均

值为

E[Vi ]=
P
J ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

E é
ë

ù
ûR2

ij( )l - L + 1 ( )T 2
jl +M 2

jl    （46）
由式（44）和式（45）易知E [T 2

jl ] = E [M 2
jl ]，且

E [T 2
jl ] = E

é

ë

ê
êê
ê
ê
ê(Gj∑

l′= 0

L - 1( )h(r)
il′h

(r)
jL - 1 - l + l′ + h(i)

il′h
(i)
jL - 1 - l + l′ ) 2ù

û

ú
úú
ú
ú
ú

»
∑
l′= 0

L - 1( )σ 2
il′σ

2
jL - 1 - l + l′

2∑
l = 0

L - 1( )σ 2
jl

（47）

进一步，有

E [Vi ] »
P
J

∑
j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

2L - 2

R2
ij( )l - L + 1 ∑

l′= 0

L - 1( )σ 2
il′σ

2
jL - 1 - l + l′

∑
l = 0

L - 1( )σ 2
jl

   （48）
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为书写简便，记E [Vi ] = α. 由于将Vi近似看作指数分

布的随机变量，则SINR表达式即式（41）中分母的PDF为

fP (2)
i
( p(2)

i ) =
ì

í

î

ïïïï

ïïïï

1
α

exp ( )-
x -Nσ 2

iz

α
 x >Nσ 2

iz

0  其他

（49）

接收 SINR 的式（41）中分子与分母不是相互独立

的，要推导其准确的PDF非常困难，这里将分子和分母

相互独立处理，这样处理会带来一定的误差 . 由概率论

的相关知识可知，若两个独立的随机变量X和Y的概率

密度分别为 fX (x)和 fY (y)，则Z =
Y
X
的CDF为

FZ (z)=P ( Y
X

≤ z )
= ∫

-¥

0 ∫
zx

+¥

fY (y)dyfX (x)dx

+ ∫
0

+¥∫
-¥

zx

fY (y)dy fX (x)dx

（50）

对CDF求导可得随机变量Z的PDF为

fZ (z)=
dFZ (z)

dz
= ∫

-¥

+¥

| x | fY (xz) fX (x)dx （51）
根据式（51），由信号功率和干扰功率的 PDF 的表

达式即式（42）和式（49），可得用户 i 接收 SINR 的近似

PDF为

fΓi
(γi )= ∑

l = 0

L - 1

αεil exp ( - σ 2
izγi J

PNσ 2
il ) ( 1 + ρil Nσ

2
iz

ρ2
il )（52）

其中，ρil =
γi J

PR2
ii (0)σ 2

il

+
1
α
，l = 012L - 1. 进一步得

到其接收SINR的CDF为

FΓi
(γi )= ∫

0

γi∑
l = 0

L - 1

αεil exp ( )-
σ 2

izγi J

PNσ 2
il

( )1 + ρil Nσ
2
iz

ρ2
il

dγi   （53）
3. 3　遍历信道容量分析

在获得 SINR的 PDF后，就可推导遍历容量的表达

式 . 记用户 i 的瞬时 SINR 为 γi，该用户信道的遍历容

量为
C̄i = E [C ]

=
1
N ∑

l = 0

L - 1 Kl J

PR2
ii (0)σ 2

ilα

´ ∫
0

+¥

log2( )1 + γi ( 1 + ρil Nσ
2
iz

ρ2
il ) exp ( - σ 2

izγi J

PNσ 2
il )dγi

（54）
系统遍历和容量为

C̄ =∑
i = 1

J

C̄i （55）
3. 4　BER分析

噪声为AWGN、调制方式为BPSK下的BER如式（24）

所示 . 多用户场景下，用户接收信号中 IUI部分为其他用

户发送的信号经过随机信道后的叠加，虽然每个用户发

送的不是高斯分布的随机信号，但在用户数足够多的

情况下，根据中心极限定理，可以将 IUI 部分作高斯随

机变量处理，就可以应用 AWGN 下的 BER 公式计算瞬

时的 BER. 用户 i 的瞬时 BER 为 Peb(γi) =Q ( 2γi )，对
SINR求数学期望，用户 i的平均BER为

P̄eb(γi) = ∫
0

+¥

Q ( 2γi ) fΓi
(γi )dγi

= ∑
l = 0

L - 1

εil∫
0

+¥

Q ( )2γi exp ( -σ 2
izγi J

PNσ 2
il ) ( )1 + ρil Nσ

2
iz

ρ2
il

dγi

（56）
式（56）中的积分不能得到解析的表达式，也不能

用其他函数表示，这里利用 Jensen 不等式给出平均

BER的一个下界 . 由 Jensen不等式可知，对于随机变量

X的下凸函数W，有

E [W ( X ) ] ≥ W (E [ X ] ) （57）
分析可知，式（56）给出的 P̄eb(γi)是一个下凸函数，

故有平均BER的下界为
P̄eb ≥ P̄ lower

eb

=Q ( 2E[γi ] )
=Q ( 2PR2

ii (0)

Pα + JNσ 2
iz

∑
l = 0

L - 1

σ 2
il ) （58）

4　信道估计误差的影响

在信道估计存在偏差的情况下，TR预滤波器的脉

冲响应不再是CIR严格的共轭反转，本节分析多用户系

统接收信号中各个部分的平均功率来说明信道估计误

差对系统性能的影响 .
估计得到的、存在误差的信道路径衰落系数可以

描述为

ĥil = 1 - ζ hil + ζ eil （59）
其中，ζ(0 ≤ ζ < 1)为误差因子；eil 为信道估计误差，是高

斯随机变量，与 hil 有相同的均值 0 和方差 σ 2
il；hil 与 eil

之间相互独立，进一步有

E
é

ë
ê
êê
ê∑

l = 0

L - 1

| ĥil |
2ù

û
ú
úú
ú = ∑

l = 0

L - 1

(1 - ζ ) E é
ë
êêêê| hil |

2ù
û
úúúú + ζE é

ë
êêêê ù

û
úúúú|| eil

2
= ∑

l = 0

L - 1

σ 2
jl

（60）
各用户预处理滤波器的脉冲响应为

gj [n]=
ĥ*

j [L - 1 - n]

∑
l = 0

L - 1

|| ĥjl

2

（61）

由此得
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E é
ë
êêêê| (gj*hi )[n] |2ù

û
úúúú »

E

é

ë

ê

ê
ê
êê
ê

ê

ê ù

û

ú

ú
ú
úú
ú

ú

ú∑
l = 0

L - 1
æ

è

ç

ç
ç
çç
ç
ç

ç
ö

ø

÷

÷
÷
÷÷
÷
÷

÷|| ĥ*
jL - 1 - n + lhil

2

+ ∑
l' = 0
l' ¹ l

L - 1

ĥ*
jL - 1 - n + lhil ĥ

*
jL - 1 - n + l'hil'

E
é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú∑

l = 0

L - 1

|| ĥjl

2

（62）
定义 PIUI = PIUI_mid + PIUI_side，其中，PIUI_mid 表示由主

径 (gj*hi )[L - 1]产生的干扰功率，PIUI_side 表示由其他径

产生的干扰功率，结合式（36）~（39）可得接收信号各个

部分的平均功率分别为

E [ Psig ] = P
J

R2
ii (0)

∑
l = 0

L - 1( )σ 4
il + (1 - ζ ) ∑

l' = 0l' ¹ l

L - 1

σ 2
il'σ

2
il

∑
l = 0

L - 1

σ 2
il

    （63）

E [ P ISI ] =
P
J

∑
l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

R2
ii( )l - L + 1 ∑

l' = 0

L - 1

σ 2
jL - 1 - l + l'σ

2
il'

∑
l = 0

L - 1

σ 2
il

     （64）

E [ P IUI_mid ] =
P
J

R2
ij( )0 ∑

j = 1j ¹ i

J ∑
l = 0

L - 1( )σ 2
ilσ

2
jl + (1 - ζ ) ∑

l' = 0l' ¹ l

L - 1

σilσjlσil'σjl'

∑
l = 0

L - 1

σ 2
jl

   （65）
E [ P IUI_side ] =

P
J

∑
j = 1j ¹ i

J ∑
  l = 0l ¹ L - 1

2L - 2

R2
ij( )l - L + 1 ∑

l' = 0

L - 1

σ 2
jL - 1 - l + l'σ

2
il'

∑
l = 0

L - 1

σ 2
jl

（66）

观察式（63）~（66）可以发现，信道估计误差对 ISI
的平均功率以及非主径产生的 IUI平均功率没有影响 .
而信号的平均功率和由主径产生的 IUI平均功率与 ζ成

反比，随着 ζ的增加，二者的值会降低 . 从物理意义上

看，信道估计误差导致 TR滤波器与信道的匹配程度下

降，导致空间和时间聚集效果削弱，目标接收机处的

SINR降低 .
5　仿真结果和分析

本节通过计算机仿真的方式对理论分析的结果进

行验证，并通过仿真不同参数下的系统容量和 BER 对

时间反转扩频系统的性能进行分析 . 仿真中，信道为

Rayleigh 衰落信道，信道带宽 B = 10 MHz. 若无特别说

明，多径数 L = 10，每径的衰落系数为零均值的复高斯

随机变量，方差为

σ 2
l =

ηe- lTs σT

∑
l = 0

L - 1

e- lTs σT

   0 ≤ l ≤ L - 1 （67）

其中，η为大尺度衰落系数，仿真中设为 1，σT = 2 B =

20 μs 为均方时延扩展，符号周期 Ts = 1 B = 10 μs. 与

Rake接收进行了 BER性能的仿真对比，接收通道数分

别为 3，5，7. Rake接收机在进行信号接收合并时采用最

大比合并 .
5. 1　单用户系统

本节给出单用户系统下 SNR 的 PDF、系统和容量

与 BER 的仿真结果，扩频伪码是 m 序列，其伪码周期

N = 2r - 1，r为移位寄存器的级数，自相关值为

R(n)= { N n = 0

-1 n ¹ 0
（68）

首先验证单用户场景下 SNR的PDF和CDF理论分

析结果的正确性 . 设发送功率为P=1 W，发送功率与噪

声功率的比值P σ 2
z =-6 dB，扩频伪码为周期N = 31的m

序列 . 仿真时，根据信道的分布特性随机产生了 104组
信道样本，按照图 1模型进行信号的传输，统计每个信

道样本下的接收 SNR 以及 SINR 值 . 把区间 [050)以步

长为 Δ = 0.5 划分为 100 个小区间，[50+¥)作为另一个

区间，统计 SNR 和 SINR 样本值落在这 101个小区间的

次数，得到落入各小区间的比率，再除以步长即可得到

PDF 的仿真值 . CDF 的仿真值是不大于对应值的 SNR
和 SINR 样本的数量与总样本数的比值 . 理论值由

式（20）和式（21）计算得到，结果如图 3所示 . 仿真结果

表明，SNR 理论 PDF 和 CDF 曲线和仿真得到的 SNR 经

验PDF和CDF曲线重合，验证了推导的正确性 .
图 4给出了不同伪码周期时系统遍历容量的仿真

结果 . 伪码周期分别为31，63，127，由于信道带宽不变，

不同伪码周期的码片速率是一样的，都是 10 Mchip/s.
图中，横坐标P σ 2

z 为发送功率与噪声方差的比值 . 仿真

时，随机产生了 104组信道样本，模拟图 1 信号传输过

程，得到各信道样本下的接收 SINR 值，然后根据信道

容量的公式计算容量，所有信道样本下的平均值就是

平均容量 . 理论值由式（23）计算得到 . 可以看出，基于

接收 SINR 的系统容量仿真值与基于 SNR 推导出的理

论值非常贴合，这再次验证了理论推导中忽略 ISI的合

理性；当伪码周期增加时，理论值与仿真值的曲线的差

异减小，这是由于伪码周期增大，扩频增益变大，忽略

ISI对接收 SINR近似的影响越小 . 另外，扩频过程将一

个符号扩展到 N 个码片上传输，在信道带宽不变的情

况下，虽然信息符号速率下降为未扩频时的 1/N，但能

获得 N倍的 SNR 扩频增益 . 由于系统容量与符号速率

为线性关系，与 SNR为对数关系，所以扩频伪码周期增
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大时，系统容量是减少的 .
图 5给出了不同伪码周期长度下BPSK调制时BER

仿真值与理论值的对比 . 仿真中，按信道分布特性随机

产生信道样本，每个信道样本下传输 100个比特信息 .
每个 P σ 2

z 点下，当错误的比特数达到 103时停止仿真 .
可以看出，仿真值与理论值几乎完全重合，这说明理论

推导正确 . 扩频伪码周期越大，BER越低 . 这是因为伪

码周期越长，扩频增益越大，接收 SNR 越高，从而 BER
越低 .

图 6仿真了本文给出的TR预处理方式、无TR预处

理的直接传输方式与无 TR 预处理但采用了 Rake接收

的传输方式的BER的比较结果 . 由于本文的TR预处理

系统的理论值与仿真值吻合，故给出的是理论值，另外

两种方式给出的是仿真值 . 可以看出，采用 Rake 接收

的性能优于直接传输方式，且Rake接收的通道数越多，

性能越好，且前三径的捕获对系统性能提高尤为明显 .
捕获径数从 5 升到 7 后，其性能提高就会变小，这是由

于信道中各路径的衰减是随着时延的增加呈指数增长

的 . 本文给出的 TR 预处理传输方式的 BER 还要低于

Rake接收方式的BER，这说明TR预处理的时间聚焦特

性非常明显 .
图 7 给出了信道路径数 L = 10 与 L = 30 时直接传

输、Rake接收以及TR方案下的BER对比 . 路径数增加

会使 ISI变得严重，BER的值变大 . Rake接收时 BER下

降的原因是信道的所有路径的方差值之和是归一化

的，路径数较少的信道在接收端利用 Rake接收捕获相

同的径数时，捕获到的能量较大 . 对于TR方案则不同，

路径数的增加能获得更高的分集增益，这说明了 TR方

案在多径环境丰富的场景下更具优势 .
5. 2　多用户系统

本节给出多用户系统 SINR 的 PDF、系统和容量与

BER的仿真结果 . 仿真中，扩频伪码为Gold序列，伪码

周期为 31 的 Gold 序列由生成多项式 f1 (x)= x5 + x2 + 1，

f2 (x)= x5 + x4 + x2 + x + 1生成的m序列优选对产生，互相

关值为三值函数，具体为｛-1，-9，7｝；伪码周期为 63的

Gold 序列由生成多项式 f1 (x)= x6 + x + 1，f2 (x)= x6 + x5 +

x2 + x + 1 生成的 m 序列优选对产生，互相关函数值为

｛-1，-17，19｝；伪码周期为 127 的 Gold 序列，由生成多

项式 f1 (x)= x7 + x3 + 1，f2 (x)= x7 + x3 + x2 + x + 1 生成的 m
序列优选对产生，互相关函数值为｛-1，-17，19｝. 影响

图4　不同伪码周期下的容量

图5　不同伪码周期下的BER

(a) PDF

(b) CDF
图3　单用户系统接收SINR的PDF、CDF
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IUI功率大小是伪码同步相关值的前后L-1个值 .
在给出 SINR的 PDF和CDF的理论推导的验证前，

图 8 先给出 IUI 功率的 PDF 和 CDF 的仿真，以佐证将

IUI功率看作指数分布的合理性 . 仿真时，采用的伪码

周期为 63的Gold序列，用户数目 J为 6，发送功率为P=

1 W，发送功率与噪声功率的比值P σ 2
iz =-3 dB. 随机产

生 6 × 103组信道样本，按照图 2的模型进行传输，统计

各个信道样本下的 IUI 的功率，用 pIUI 表示，理论值由

式（49）得到 .

接下来，对 SINR的 PDF和CDF的理论推导进行验

证 . PDF 仿真中采用伪码周期为 63 的 Gold 序列，用户

数目 J为 6，发送功率与噪声功率的比值 P σ 2
iz =-3 dB.

仿真中分别给出了包含 ISI 和不包含 ISI 的 SINR，PDF
和 CDF 的仿真结果，如图 9 所示，图中分别标识为

“SINR仿真值”和“近似 SINR仿真值”. 观察仿真结果可

以看到，忽略 ISI 后 CDF 和 PDF 出现轻微的偏差，这个

偏差比单用户时要大一点，这是因为单用户时采用的

扩频码为 m 序列，其自相关特性要优于多用户时采用

的 Gold 序列 . 但这个偏差依然很小，ISI仍然是可以忽

略的 .
图 10 和图 11 给出了系统和容量的仿真值与理论

(a) PDF

(b) CDF
图8　IUI功率的PDF和CDF

图7　不同多径数目下的BER(N=63)

(a) N=31

(b) N=63
图6　TR与其他方案的BER对比,L=10
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值，仿真值是基于真实的接收 SINR得出的 . 图 10为不

同用户数目时的系统遍历和容量，其中伪码周期为 N=
63. 可以看到理论曲线与仿真曲线在低 P σ 2

iz 时较为吻

合，而在高P σ 2
iz区域有少许偏差，这是由于理论推导得

到 SINR的 PDF表达式是一个近似表达式，理论系统遍

历和容量是基于该近似 PDF推导得到的 . 观察不同用

户数目时系统和容量，可以看到多用户系统能获得更

高的频谱效率，但增加不是线性的，这是因为仿真中采

用的扩频码不是正交码，存在 IUI，且用户数目增加，IUI
增大 . 图 11为不同伪码周期下系统和容量的仿真值与

理论值，其中用户数 J=6. 在传输带宽不变的情况下，扩

频后信息符号的速率下降为 1/N，扩频比越高，信息速

率越低，虽然扩频后 SINR 得到增强，但系统容量与

SINR是对数关系，与符号速率为线性关系，因此系统容

量随着 N 的增加而减小，但减小不是线性的 . 另外，伪

码周期越大，理论值与仿真值的曲线的差异越小，这是

由于扩频增益增大，ISI以及 IUI部分对接收 SINR 的影

响减小 .

图 12给出了多用户系统的 BER仿真结果，以及理

论的下界值 . 可以看到二者间有一定的差异，原因有 2
个：一是理论推导的就是下界，从理论上讲低于实际

值；二是在 SINR 的 PDF 的推导中进行了近似，而下界

的推导是基于该近似 PDF进行的 . 虽然下界与仿真值

间存在差异，但随 P σ 2
iz 变化的趋势是一致，可以作为

BER性能的一个估计 .

(a) PDF

(b) CDF
图9　多用户系统SINR的PDF和CDF

图10　不同用户数目系统容量,N=63

图11　不同伪码周期系统容量(J=6)

图12　BER的仿真值与理论下界（J=6）
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图 13 给出了不同伪码周期下不同方案 BER 的仿

真结果 . 可以看出，直接传输系统的 BER 最高，采用

Rake接收后 BER有明显下降，且随着接收通道数的增

加，BER 不断降低 . 本文提出的 TR 预滤波方案的 BER
最低，即使是相较于有 7 个接收通道的 Rake 接收机，

BER也有1~2个数量级的优势 .

图 14给出了扩频码周期N=63、用户数 J=6时，路径

数 L=10和 L=30时BER性能的比较 . 可以发现，直接传

输和 Rake 接收都是路径数更多时，BER 性能更差 . 原

因分析如下 .（1）仿真中，不论路径数为多少，信道各路

径的方差之和是固定为 1的，因此路径数增加时，单条

路径的增益是下降的 . 直接传输和Rake接收都只是捕

获固定数量的路径上的信号能量 . 当信道路径数增加

时，捕获的能量就会减少 .（2）路径数增加时，ISI和 IUI
增加 . 而本文给出的 TR 预处理方式则完全相反，路径

数越多，BER 性能反而更好 . 这是因为 TR 预处理系统

中，所有路径上传输的能量会集中到等效信道的主径

上，空时聚焦特性会随信道路径数的增加而提高 . 这也

说明 TR 方案在多径丰富环境的多用户系统中对系统

性能的改善效果更加明显 .

5. 3　信道估计误差的影响

本节给出多用户系统存在信道估计误差时平均

SINR 与 BER 的仿真结果 . 仿真中，扩频伪随机码为周

期N=31的Gold序列，用户数 J=4.信道参数设置与前面

的仿真相同 . 仿真中每个用户的信道样本数为 104，信
道估计误差因子 ζ 分别为 0，0.1，0.2，0.3（0 即没有

误差）.
图 15为平均 SINR的仿真结果 . 从图中可看出，随

着信道估计误差因子的增加，平均 SINR 下降，这是由

于发送机的 TR预滤波器是根据其获得的CIR设置的 .
当 CIR 信息存在误差时，TR 预滤波器输出的波形与信

道不是完美匹配的，目标接收机处的信号功率下降，导

致 SINR 下降 . 另外，接收机处的信号功率和干扰功率

都是随发送功率的增加而增加的 . 当干扰功率大于噪

声功率后，系统成为干扰受限系统，SINR随发送功率增

加的速度逐渐下降，最终趋于饱和 . 图 16 为不同信道

估计误差因子下采用 BPSK 调制时 BER 的仿真结果 .
与 SINR随着误差因子 ζ的增加而减小相对应，BER随 ζ

的增加而升高 .

图14　不同路径数时的BER(N=63,J=6)

图15　不同信道估计误差因子时的SINR

(a) N=31

(b) N=63
图13　TR与其他方案的BER对比(J=6,L=10)
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6　结论

本文将 TR预滤波技术应用于直扩通信系统，提高

多径信道下直扩通信系统的性能 . 给出了TR预滤波在

单用户和多用户直扩系统中的应用方案，理论推导了

单用户和多用户系统中 SINR的 PDF和CDF表达式，在

此基础上推导了遍历系统容量和误码率 . 另外，还分析

了信道估计误差对系统性能的影响 . 通过仿真的方式

对理论分析的结果进行了验证 . 仿真结果表明，采用

TR预滤波方式的性能要明显优于Rake接收方案，且多

径数量越多，性能优势越明显，而系统的复杂度则明显

低于 Rake 接收方案 . 信道估计误差影响 TR 滤波器与

信道的匹配程度，导致聚焦效果下降，SINR降低 .
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