
第 29 卷第 9 期                            电  子  与  信  息  学  报                                Vol.29No.9 

2007 年 9 月                    Journal of Electronics & Information Technology                        Sept...2007 

非相干 UWB-PPM 接收机前置滤波器带宽的优化选择 

吴建军    梁庆林    项海格 
(北京大学电子学系卫星与无线通信实验室  北京  100871) 

摘  要：由于硬件实现简单，基于能量检测的非相干超宽带(Ultra-Wideband, UWB)接收机对一些低速数据应用

具有较大的吸引力，但另一方面也存在误码性能不高的不利之处, 影响其性能的两个主要因素是能量积分时间和

前置滤波器带宽选择。该文针对非相干接收机前置滤波器产生的多径分量干扰的影响进行了分析，并在推导出接

收机误码性能闭式表达式的基础上对滤波器带宽的优化选择进行了分析。结果表明，在信道模型 CM1~CM4 下，

前置滤波器产生的多径分量干扰平均来说对其输出能量的影响很小，并且一般来说存在一个最佳的滤波器带宽值。

此外，在实际系统设计中采用高斯窄脉冲宽度倒数的 2 倍，或者脉冲信号的−3dB 或−10dB 带宽作为准最佳的滤

波器带宽值基本上可以满足设计的优化需求，相应的误码性能损失约为 0.5dB 以内。 
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Optimization of Pre-filter Passband Width for Noncoherent 
 UWB-PPM Receiver 
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(Satellite and Wireless Communications Lab, Peking University, Beijing 100871, China) 

Abstract: The noncoherent receiver is attractive for UWB system implementation in lower data rate applications due to its 

simplicity for implementation, which, however, is accompanied with the performance degradation. There are some factors that 

affect the performance of noncoherent receiver, among which is the selection of the pre-filter passband width. In this paper, the 

inter-path interference incurred by the pre-filter is analyzed numerically and statistically, and the optimal passband widths are 

analyzed as well based on the derivation of closed-form BER performance expression. It is shown that, the impact of IPI due to 

the pre-filter is insignificant to noncoherent receiver, and there exist different optimal pre-filter passband widths for different 

channels and input SNRs. However, the −3dB/−10dB bandwidth of the Gaussian pulse, as well as 2 times of the pulse width 

reciprocal, could be treated as a suboptimal filter bandwidth, which would only result in a lightly performance degradation.  
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1  引言  

超宽带(Ultra-Wideband，UWB)技术是当前通信领域

的一项热点研究技术，其中的冲激无线电(Impulse Radio，

IR)是传统意义上的超宽带技术，这是一种采用极窄脉冲直

接辐射方式进行传输的无线电技术。由于具有实现简单、体

积小、低功耗、低成本等优点，因此冲激无线电超宽带技术

在一些低速无线数据应用方面，如射频鉴识、定位、控制、

传感网络等，具有良好的应用前景[1]。 

针对IR-UWB多径信号的检测，大致可以分为相干Rake

接收、自相关/差分相关接收、能量检测非相干接收 3 种类

型[2]。一般来说，前面两种接收机尤其是Rake相干接收机在

理想条件下能获得很好的误码性能，但它们在进行系统实现

的时候通常要求非常精确的时钟定时估计和(或)信道状态

估计结果，都存在一定的系统硬件实现复杂度。而基于能量

检测的非相干接收机[1, 3, 4]不仅可以避免进行精确的信道估
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计，并且一般只需要完成粗略的定时同步，所以比较便于系

统实现。但是，这种系统实现的低复杂度是以其误码性能的

下降为代价的，影响其性能的两个主要因素是其能量积分时

间和前置滤波器带宽的选择。由于UWB多径接收信号的持

续时间较长，传统的非相干接收机一般是在整个脉冲符号持

续时间内进行能量积分，往往会将那些信号成分小、噪声分

量大甚至有时完全是噪声的部分收集起来，这就在一定程度

上恶化了系统的误码性能，因此需要进行相应的优化选择，

但这不是本文的考虑重点。另一方面，相应的前置滤波器带

宽设置也需要进行优化选择，如果滤波器带宽过宽，虽然可

以保持输入信号的波形和能量，但是却可能引入过大的噪声

功率；反之，如果滤波器带宽选择过窄，尽管可以减少噪声

功率的输入，但是与此同时也造成输入信号能量的衰减，也

可能得不到最佳的误码性能。 

目前为止尚没有文献针对这一问题进行具体分析。本文

在推导出非相干接收机误码性能闭式表达式的基础上，针对

前置滤波器通带带宽的影响进行了数值计算分析，给出了不
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同信道模型及不同信噪比条件下相应的最优化滤波器带宽

结果，并提出了实用系统的前置低通滤波器通带带宽准最佳

选择值。本文在第 2 节引入了系统模型，第 3 节推导了非相

干接收机的闭式误码性能公式，第 4 节针对前置滤波器带宽

的影响进行了分析，第 5 节进行了相应的数值计算和结果分

析讨论，最后是结束语。 

2  系统模型 

在 UWB 系统分析中，通常采用高斯脉冲波形及其高次

微分波形作为基本的信号模型。本文针对高斯脉冲波形及其

相应一次和二次微分波形进行分析，具体的信号波形可分别

表示为 
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其中的常数因子1 στ π ， 2 2 στ π ， 2 3 στ π 分别 

是用于保证相应脉冲信号的能量归一化，即  2( )dp t t
∞

−∞∫
1= ； 是与脉冲宽度有关的参数，一般来说，脉冲宽度

约为 7 。 
στ
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本文主要考虑 TH-PPM 方式的正交调制信号，并且假

定所涉及的 UWB 系统是一个单用户系统，这样可以避免考

虑多用户干扰以简化系统分析。相应的发送信号可以表示为 
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其中p(t)表示能量归一化的窄脉冲辐射信号波形， pE 为信

号幅度，Tf表示脉冲重复周期，即脉冲帧的宽度；{cj}是TH

码序列，Tc为相应的TH码片间隔； ⎥ 为调制数据序列，

其值为{0,1}；δ 为PPM调制的位移量，N
s/ Nlb⎢⎣ ⎦

s为每符号的脉冲

个数。不失一般性，假定每个调制符号只包含一个脉冲帧，

即Ns=1。并且有Tf ≥ 2(Tp+τdmax)，其中Tp是脉冲持续时间，

τdmax为最大信道时延扩展，因而无需考虑符号间干扰，即ISI

的影响。 

接收天线输出的UWB信号波形可以表示为r(t) = rs(t) 

+ w(t)，其中w(t)是双边功率谱密度为N0/2 的加性高斯白噪

声，rs(t)是发送信号通过多径衰落信道后的信号波形，可以

表示为 
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其中信道冲激响应由K个多径分量组成，分别具有增 和时

延τ
kα

k，并且满足 ；而p1 2, , Kτ τ τ< k(t)是第k个路径的脉冲

波形。在性能分析中，采用的UWB多径信道统计模型是

IEEE 802.15.3a定义针对室内短距无线通信的修正Saleh- 

Valenzuela(S-V)模型CM1~CM4[5]。这是一种基于多径分簇

到达的信道统计模型，各多径分量的幅度服从对数正态分

布，极性均匀分布。此外为了进行性能对比，本文中的信道

模型不考虑路径损耗和由阻挡物引起的阴影衰落效应，并且

对不同信道的冲激响应进行了相应的能量归一化处理。 

3  非相干接收机性能分析 

3.1  接收机结构 

针对上述经过正交PPM调制的UWB接收信号，采用广

义似然比检验(General Likelihood Ratio Test, GLRT)的方

法[6]，把接收到的信号分量当作能量有限的未知确定性信

号，并且将相应波形的最大似然估计(MLE)结果代入到似然

函数中，这样可以推导出基于能量差分检测的准最佳接收机

结构，即 
0

1

/ 2 2 2
0 1 0 / 2

( )d ( )d 0
f f

f

T T

T
y t t y t t

⎡ ⎤
⎢ ⎥= − = −
⎢ ⎥⎣ ⎦∫ ∫

H

H
Z Z Z  ≷    (4) 

式(4)可以进一步改写为更灵活的结构，即
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/2)fT 为一个脉冲符号帧周期内采用的差分模板信号， 而

单位幅度脉冲波形函数为 。

显然，这是基于能量差分检测的非相干接收机模型，其结构

框图如图 1 所示。该接收机中包括前置滤波器、平方器、模

板相乘器、积分器、采样器以及判决器，其中采用前置滤波

器的目的是为了提高输入信噪比。 

Rect( ; ) ( ) ( )W Wt T U t U t T− −

 
图 1  具有差分模板信号的非相干接收机功能框图 

3.2  误码性能分析 

假定可以获得粗略同步，则可以无需考虑TH码的影响。

此外为简化分析，本文只给出前置滤波器为理想低通滤波器

情形的推导，事实上对于理想带通滤波器的情形也可以得到

相同的分析结果。假定滤波器的单边通带带宽为W，则噪声

功率为σ2=N0W，同时假设滤波器的输入信号能量为Es，其

输出信号(亦即平方器的输入信号)能量为Ex。根据文献[7]

的近似结果，当假设H0为真，亦即发送符号为‘0’时，能

量检测器在前后半个符号帧周期的输出随机变量可以分别

表示为 
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其中{xi}和{n0,i}, {n1,i}分别是接收信号波形经过低通滤波

器后的信号分量s(t)和噪声分量n(t)在Nyquist采样率下的虚

拟等效采样点值，并且其中{ni}是相互独立的高斯变量。显

然，上述的两个输出随机变量都是服从KM=WTf(时间-带宽

乘积因子，简称时频因子)个自由度的非中心及中心χ2分布
[8]，其中，KM=WTf =(Tf /2Tp)⋅(Tp⋅2W)，K为半个符号帧

周期(亦即积分区间)内所包含的可分辨多径分量数目，即
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K= Tf /2Tp；M为单个多径分量可被Nyquist采样的样点数

目，即M=Tp⋅2W。相应的随机变量概率密度函数可以表示

为 
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其中In(x)是第一类n阶修正Bessel 函数，Γ(x)是Gamma函

数。相应的均值和方差可以分别表示为 
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其中Ex是平方器输入信号在前半积分区间[0, Tf /2)或者后

半积分区间[Tf /2, Tf 
)范围内的能量。考虑到发送符号的等

概性，这样误码性能可以表示为
0 00 1{eP P= − <H HZ Z 0}。

由于
00 HZ 和

01 HZ 分别服从非中心和中心X2分布，并不容易

直接推导出Pe的闭式表达式。但是，当自由度KM足够大时，

根据中心极限定理，
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这样，可以求得误码性能Pe的渐近表达式，即 
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4  前置滤波器带宽优化选择 

在针对 UWB-PPM 信号的非相干接收机中，前置滤波

器的通带带宽设置会在一定程度上影响其误码性能。对于能

量检测非相干接收机而言，接收端的前置滤波器主要是为了

降低噪声功率以提高输入信噪比，并不要求严格的滤波器响

应设计，例如波形匹配或升余弦滚降等。但是前置滤波器一

方面在降低噪声功率的同时，也会对信号分量造成一定的影

响，因此需要对滤波器的带宽选择进行优化设计。 

4.1  滤波器带宽的影响 

UWB 冲激窄脉冲是一种具有极宽频带的信号，按照美

国联邦通信委员会(FCC)的定义，对于绝对带宽(−10dB 带

宽)≥ 500 MHz，或者带宽比 ≥ 20％的信号，即可认为是

超宽带信号。图 2 中给出了单个高斯脉冲(1ns)的能量谱密

度分布图，其−10dB 单边通带带宽 W 约为 1.7GHz，−3dB

单边通带带宽 W 约为 0.9GHz。 

 
图 2  高斯窄脉冲的能量谱密度分布 

在上节的误码性能分析过程中，我们假定选择 W 足够

大，例如 W=5.0GHz，这样经过滤波器后的信号分量可以

认为基本不变，其能量也基本上与滤波器的输入信号分量的

能量相等。但是，这样的带宽选择会增加经过滤波器后的噪

声功率，从而降低接收机误码性能；另一方面，对基于能量

检测的非相干接收机而言，经过滤波器后的信号分量并不需

要保持原有波形，因此可以考虑进一步压缩前置滤波器的带

宽。 

图 3 示出了单个高斯窄脉冲分别经过单边通带带宽为

W=5.0GHz, 2.5GHz, 1.5GHz, 1.0GHz 的理想低通滤波器的

波形变化情况。显然，如果考虑压缩前置滤波器的带宽，首

先会降低滤波器输出信号的能量，图 3 中 4 种滤波器带宽情

形下信号能量分别变为原高斯脉冲能量的 1.0000, 0.9982, 

0.9356, 0.7820；其次，压缩滤波器的带宽会造成脉冲波形的

失真和扩展，正如图 3 中所示，滤波器带宽越窄则波形失真

越严重。尽管对于能量检测非相干接收机来说，脉冲的形状

对其误码性能没有实质性的影响，但是在多径信道环境尤其

是深多径信道环境下，脉冲波形的扩展会造成接收信号在邻

近多径分量之间产生混叠干扰，即多径分量干扰(Inter-Path 

Interference, IPI)，最终也会造成接收信号的能量变化，产

生对非相干接收机误码性能的影响。 

 
图 3  高斯窄脉冲经过不同滤波器后的波形失真 
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4.2  滤波器带宽优化选择的考虑 

为了进一步定性分析滤波器带宽的影响，利用等式

KM=WTf 
，把式(9)改写为 

( )2
0 02e x fP Q E WT N N E= + x           (10) 

当输入信噪比Es/N0不是很高时(例如，< 30dB)，接收

机的误码率表达式可以近似为 

( ) ( )0e x f xP Q E N WT Q C E W≅ =       (11) 

由于高斯白噪声功率谱密度N0/2 和脉冲符号帧长度Tf

都是常量，这样可以更直接地看出信号能量及滤波器带宽对

误码性能的影响，其中滤波器带宽的变化要经过开平方根才

能对误码性能施加影响。 

以高斯脉冲波形为例，考虑前置滤波器带宽变化的两种

极端情形。其一是当前置滤波器带宽较宽时，例如W从

5.0GHz变化到 2.5GHz时，可以认为信号波形失真很小，经

过滤波器后信号能量变化不大，即Ex ≈Es。考虑到误码率

Pe~Q(⋅)是一个单调下降函数，这样随着滤波器带宽的减小，

误码率也会随之单调下降，性能变好。另一种情形是当滤波

器带宽变得较小时，例如W < 1.0GHz，此时可以近似认为

高斯脉冲的能量谱密度曲线变为平坦的直线，如图 2 所示。

如果从定性的角度出发暂时不考虑多径分量间的混叠干扰，

则信号能量可以近似表示为Ex ≈ S0W，从而接收机的误码率

可以近似为 

( ) ( )0eP Q CS W W Q C' W≅ =         (12) 

这样随着滤波器带宽的减小，误码率也会随之单调上

升，性能变差。综合这两种极端情形可以看出，滤波器带宽

在这两者之间必然存在一个拐点，使得误码性能达到最佳。 

当然，滤波器最优带宽的选取与输入信噪比(或者噪声

功率谱密度N0/2)也是有关系的。如果输入信噪比Es/N0很高

(例如，≥40dB)，则接收机的误码率表达式可以近似为

0( /(2 )e xP Q E N≅ )。这时候可以选择较大的滤波器带宽，

使得滤波器输出的信号能量Ex尽可能接近输入信号能量Es。 

无论如何，由于Ex与W之间并没有一个显式函数关系

式，因此也就无法推导出一个闭式的最佳滤波器带宽表达

式，只能通过适当的数值计算来进行分析。 

5  数值分析结果及讨论 

限于篇幅，本节主要针对高斯脉冲信号进行分析讨论，

而对于高斯一、二次微分脉冲信号则直接给出误码性能分析

的结果。不失一般性，在相应的数值计算分析中采用持续时

间为 1ns 的脉冲波形，并且设置 PPM 脉冲符号帧的宽度设 

为Tf =2(Tp+τdmax)，同时对现有采样分辨率为 0.167ns的信

道模型冲激响应实现进行了采样分辨率为 1ns的重新量化，

这样得到的CM1~CM4 各 100 个新的冲激响应实现中，最大

时延扩展分别为 114ns，122ns，219ns和 360ns。在针对具

体信道实现进行的分析中，我们选择的典型信道实现为

CM1-52 和CM4-51。 

5.1  多径分量干扰分析 

信道CM1-52 和CM4-51下的UWB多径接收信号经过

理想低通滤波器后的信号波形如图 4 和图 5 所示，3 种滤波

器单边通带带宽分别为 W=2.5GHz，1.5GHz 和 0.5GHz。

从图中可以看出，随着滤波器带宽逐渐变小，UWB 多径信

号的幅度也相应变小，并且出现了多径分量之间相互混叠失

真的现象，信号波形变得越来越圆滑。 

 
图 4  信道实现 CM1-52 下多径接收信号在不同 

前置滤波器带宽下的波形混叠及失真 

 
图 5  信道实现 CM4-51 下多径接收信号在不同 

前置滤波器带宽下的波形混叠及失真 

为了进一步分析多径分量之间干扰的影响，我们针对信

道模型CM1~CM4 的各 100 个实现下，经过不同带宽的低通

滤波器后的能量变化进行统计，所得结果如表 1 所示。表中

EP_LPF表示单个前述高斯脉冲经过低通滤波器后的归一化

能量，亦即多径接收信号不考虑IPI时的归一化能量，

Emean_IPI表示相应 4 种信道模型各 100 个实现下的多径接收

信号经过低通滤波器后的平均归一化能量，σE_mean表示相应

的标准偏差，|ΔE|表示考虑IPI时的平均信号能量与未考虑

IPI时信号能量的差值，也反映了IPI对能量变化的影响程

度。从表中可以看出，无论计算IPI与否，经过滤波器后的

信号能量都随着滤波器的带宽减小而减小，尤其在窄的带宽

处，例如W ≤ 0.5GHz，信号能量近似与带宽成正比，这与

上节的预期结果相符。此外，在窄的滤波器带宽处，计入IPI

的多径信号能量的波动偏差也变大，例如W = 0.1GHz时，

而带宽较大时则能量波动不显著，W ≥ 0.5GHz时。最为重

要的是，与未计入IPI影响的信号能量相比，IPI造成的平均

能量变化差别不大，4 种信道模型下它们之间的差值都小于

1%，这主要是由于上述信道模型下多径信道分量正负幅值

分布的均匀随机性，使得IPI引起的混叠干扰对能量变化的

影响相互抵消的缘故。因此，多径接收信号经过前置低通滤

波器后基本上可以用未计入IPI影响的高斯脉冲信号能量结

果进行分析。IPI对滤波器输出信号能量的较小影响也进一

步说明了非相干接收机所具有的抗多径分量干扰能力。 
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表 1  各信道模型下经过前置低通滤波器后的信号能量变化统计表 

信道模型 信号能量统计 5.0GHz 3.8GHz 2.5GHz 2.1GHz 1.5GHz 1.0GHz 0.5GHz 0.1GHz 

 EP_LPF 1.0002 1.0002 0.9982 0.9906 0.9356 0.7820 0.4617 0.0979 

CM1 Emean_IPI 0.9985 0.9998 1.0019 0.9906 0.9379 0.7809 0.4664 0.0912 

 σE_mean 0.0102 0.0025 0.0118 0.0003 0.0063 0.0169 0.0112 0.0650 

 |ΔE| 0.0018 0.0004 0.0037 0.0001 0.0022 0.0011 0.0047 0.0068 

 EP_LPF 1.0002 1.0002 0.9982 0.9906 0.9356 0.7820 0.4617 0.0979 

CM2 Emean_IPI 0.9977 0.9996 0.9997 0.9906 0.9379 0.7781 0.4670 0.1076 

 σE_mean 0.0070 0.0017 0.0076 0.0002 0.0045 0.0150 0.0085 0.0502 

 |ΔE| 0.0025 0.0006 0.0015 0.0000 0.0023 0.0039 0.0053 0.0097 

 EP_LPF 1.0002 1.0002 0.9982 0.9906 0.9356 0.7820 0.4617 0.0979 

CM3 Emean_IPI 0.9990 0.9999 1.0007 0.9905 0.9376 0.7803 0.4645 0.0978 

 σE_mean 0.0075 0.0019 0.0084 0.0002 0.0046 0.0141 0.0109 0.0529 

 |ΔE| 0.0012 0.0003 0.0025 0.0001 0.0019 0.0017 0.0027 0.0002 

 EP_LPF 1.0002 1.0002 0.9982 0.9906 0.9356 0.7820 0.4617 0.0979 

CM4 Emean_IPI 0.9974 0.9995 1.0005 0.9906 0.9384 0.7778 0.4672 0.1050 

 σE_mean 0.0050 0.0012 0.0062 0.0001 0.0030 0.0111 0.0071 0.0402 

 |ΔE| 0.0028 0.0007 0.0023 0.0001 0.0027 0.0041 0.0054 0.0071 

5.2  滤波器带宽优化分析 

为了进一步确定滤波器的优化带宽，根据误码性能式

(10)，可以定义代价函数为 2
0 0( ) 2x fY W E WT N N E= + x ，

显然，Y值越大则误码性能越高，最佳的滤波器带宽就是具

有最大Y值的W值。事实上，由于Ex不存在关于W的显式表

达式，因而无法求出最佳W值的闭式表达式。本文只进行相

应的数值分析，具体来说，将W值从 0.1GHz至 5.0GHz以

0.1GHz为步进值，计算不同W值下具体信道模型实现的多

径接收信号能量，从而可以在数值上获得Y值与W值的关系

曲线。为了针对不同输入信噪比对滤波器带宽优化值的影响

进行分析，本节选取了输入信噪比Es/N0= 10dB，20dB，

30dB 3 个数值进行计算。 

针对两个具体信道实现CM1-52 和CM4-51 下的数值分

析结果如图 6 和图 7 所示，图中分别包含了信号能量计入和

不计入IPI时的代价函数曲线，以及两种情况下的信号能量

变化曲线。从图中可以看出，首先，信号能量计入和不计入

IPI时的两组能量变化曲线及相应的代价函数曲线重合度很

高，所得到的最优滤波器带宽也基本相同或接近，说明IPI

对非相干接收机误码性能的影响很小，完全可以采用不计入

IPI的信号能量进行相应的分析。其次，在同一种信道实现

下不同的输入信噪比具有不同的最优滤波器带宽W，总体来

说随着Es/N0的增加而增大。此外不同的信道实现下滤波器

最优带宽值稍有差别，但总的来说，在前述输入信噪比范围

内最优前置滤波器带宽W值在 1.0~2.0GHz之间。 

5.3  误码性能分析 

首先考虑高斯脉冲信号波形的情形。根据误码率式(10)

以及上面所获得的前置滤波器最佳带宽数值，本文针对两个

具体信道实现CM1-52 和CM4-51 下非相干接收机的误码性

能进行了分析，结果如图 8 和图 9 所示。分析过程中采用的

信号能量Ex为计入IPI影响的实际多径信号能量，并且考虑

了低通滤波器带宽为W= 0.5GHz(较窄带宽 )，0.9GHz 

(−3dB带宽)，1.7GHz(−10dB带宽)，2.7GHz(−25dB带宽)，

5.0GHz(较宽带宽 )，Es/N0=20dB时的最优滤波器带宽

(CM1-52 为 1.2GHz，而CM4-51 为 1.3GHz)6 种情况。从 

 
图 6  CM1-52 下最优前置滤波器带宽选择的代价函数曲线 
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图中可以看出，在滤波器带宽从小到大的变化过程中，

误码率从低到高再到低，说明存在一个误码性能的滤波器带

宽拐点，也就是说，存在一个相应的滤波器最优带宽值。从

图中还可以看出，不同的滤波器带宽选择在误码率为

Pe=1×  10−5时所需的信噪比Es/N0差值，CM1-52 下约为

1.97dB， CM4-51 下约为 2.14dB。相应滤波器带宽在 2GHz

左右基本上满足要求，与最优带宽值相比性能损失不大。 

对于高斯一次和二次微分信号波形，由于不存在直流成

分，因此除了考虑采用低通滤波器外，还需要考虑采用带通

滤波器的情形。在相应的性能分析中考虑了低通滤波器带宽

为 W= 1.1GHz/ 1.6GHz(谱峰值处带宽。前者为高斯一次微

分脉冲情形，后者为高斯二次微分脉冲情形，以下均同)，

1.8GHz/2.3GHz(−3dB 带宽)，2.5GHz/2.9GHz(−10dB 带

宽)，3.4GHz/3.8GHz(−25dB 带宽)，6.0GHz(较宽带宽)以

及带通滤波器带宽为 0.6GHz~1.8GHz/1.0GHz~2.3GHz 

(−3dB带宽)，0.2GHz~2.5GHz/0.6GHz~2.9GHz(−10dB带宽)

等 7 种情况。误码性能的分析结果如图 10～图 13 所示，同

样可以看出存在一个误码性能的滤波器带宽拐点。两种信号

波形的不同滤波器带宽选择在误码率为Pe=1× 10−5时所 

 
图 7  CM4-51 下最优前置滤波器带宽选择的代价函数曲线 

 
图 8  非相干接收机在高斯      图 9  非相干接收机在高斯 
脉冲信号波形，CM1-52         脉冲信号波形，CM4-51 
及不同滤波器带宽下            及不同滤波器带宽下 

的误码性能比较                的误码性能比较 

需的信噪比Es/N0差值，CM1-52 下约为 1.94dB和 2.97dB， 

CM4-51 下约为 2.63dB和 2.70dB。此外，带通滤波器设置

相对于同样条件下的低通滤波器设置优势并不明显，相应带

宽在 2GHz左右基本上可以满足要求。 

 
图 10  非相干接收机在高斯     图 11  非相干接收机在高斯 
一次微分脉冲，CM1-52 及      一次微分脉冲，CM4-51 及 

不同滤波器带宽下              不同滤波器带宽下 
的误码性能比较                的误码性能比较 

 
图 12  非相干接收机在高斯     图 13  非相干接收机在高斯 
二次微分脉冲，CM1-52 及      二次微分脉冲，CM4-51 及 

不同滤波器带宽下             不同滤波器带宽下的 
的误码性能比较                 误码性能比较 

总的来说，对于高斯脉冲及其一、二次微分信号波形，

采用带宽为W=2/TP的低通或带通滤波器基本上可以满足

带宽优化要求。但是对于更高次的高斯脉冲微分波形来说，

由于中心频率逐渐上移，通常需要考虑采用带通滤波器。此

外，本文只给出了两种信道模型实现的分析结果，但上述的

结论对其它的信道实现也是相同的，限于篇幅不再逐一介

绍。 

6  结束语 

基于能量检测的非相干接收机具有实现简单的特点，但

另一方面也存在误码性能较低的不利因素。对于非相干

UWB-PPM 接收机来说，影响误码性能的主要因素是能量

积分区间和前置滤波器的不当设置。前置滤波器的通带带宽

不仅会影响到其输出信号的能量，而且会对多径接收信号造

成波形失真和混叠，并进一步产生多径分量之间的相互干

扰。 

本文在推导出非相干接收机误码性能闭式表达式的基

础上，对前置滤波器通带带宽的影响进行了数值分析。分析

结果表明，对于 UWB 多径信道模型 CM1~CM4 来说，滤

波器产生的 IPI 对其输出信号能量的影响很小，针对非相干 
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接收机误码性能的分析可以根据不考虑 IPI时的单个高斯脉

冲信号经过滤波器后的能量值进行分析；在一定的输入信噪

比下，存在着一个最佳的滤波器带宽值，使得相应的非相干

接收机误码性能达到最佳，但是该最佳化滤波器带宽值不仅

随着输入信噪比的变化而变化，而且随着信道实现而不同。

尽管不容易获得一个最佳化滤波器带宽值的闭式表达式，但

是本文相应的分析方法对实际系统的设计仍具有一定指导

意义。此外，对于实用的非相干接收机系统来说，选择准最

佳的前置滤波器通带带宽为高斯窄脉冲宽度倒数的 2 倍，或

者采用脉冲信号的−3dB 或−10dB 带宽值基本上可以满足优

化设计的要求，相对于最佳的滤波器带宽，此时的误码性能

损失约在 0.5dB 以内。 
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