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正交多载波 M元循环移位键控扩频水声通信*
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针对水声扩频通信中频带利用率低的问题,提出了一种 M 元扩频技术和循环移位键控 (CSK)技术相结合的多

载波调制方式,将 M元扩频后选择的扩频码同时采用 CSK调制,并调制在多个正交的载波上,显著提高了频带利用

率.在水声多途信道下,采用相同的通信速率和带宽, m序列、Kasami小集合序列和 Gold序列为扩频码时,比较了

系统的误码性能.仿真结果和实验结果均表明, m序列为扩频码时性能最优, Gold序列性能最差. 由于 m序列数量有

限,为了进一步提高通信速率,并使其他序列的性能接近 m序列性能,提出了一种复合序列抑制载波间干扰的算法,

该算法能够很好抑制多途干扰,使复合序列性能接近 m序列的性能.
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1 引 言

水声信道是一个带宽有限、多途干扰严重的

时变、频变和空变的复杂信道 [1,2], 这给水声通信

带来了很多难题.目前水声通信主要的研究方向是

近程高速水声通信和低速远程水声通信. 近程高速

水声通信主要采用相干通信技术和多载波调制技

术 [3−5]等,远程水声通信主要采用更加稳健的频移

键控、脉冲调制 [6−8] 和扩频调制 [9−11] 等技术. 扩

频技术因其优越的抗干扰能力、抗信道衰落能力

以及可在低信噪比下工作的性能,被广泛应用于远

程水声通信中 [12,13].

受水声信道有限带宽的限制,扩频通信往往只

有每秒几十个比特甚至几个比特的传输速率,因而

限制了其实用性 [14,15]. 为了提高扩频通信速率,文

献 [16]采用循环移位键控 (CSK)扩频通信方式,将

信息调制在码元相位上,与常规的直接序列扩频通

信相比,提高了带宽利用率.而文献 [17]在此基础

上采用了双正交通道的 CSK 调制方式, 通信速率

与原来的 CSK相比又提高了一倍. 文献 [18]采用

正交多载波扩频通信方式,将扩频调制后的信号同

时调制在多个正交的载波上,进一步提高了通信速

率.本文将 M 元扩频技术 [19]、CSK扩频调制技术

和多载波技术相结合, 极大地提高了通信速率, 且

在水声信道下, 与多载波直接序列扩频技术相比,

多载波 M 元 CSK 扩频调制具有更稳健的通信性

能,且比频移键控具有更高的带宽利用率.

常用的正交扩频码有 m序列、Kasami序列和

Gold 序列等. 在这三种序列中, m 序列的相关性

最好,但是 m序列的数量有限,无法满足元数较多

的 M 元扩频, 限制了通信速率. 虽然 Gold 序列相

关性能比 m 序列稍差, 但是序列的数目大幅增加.

Kasami序列的相关性能和数量介于 m序列与 Gold

序列之间. 本文通过公式推导, 分析得出在多途信

道下,载波间干扰主要受扩频码自相关性、互相关

性、载波个数和多径数目等因素的影响.由于 m序

列数量和 Kasami 序列、Gold 序列相关性能的限

制,本文提出了一种抑制载波间干扰的复合序列算

法, 该算法既可以满足扩频码数量的要求, 其性能
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又接近 m序列作为扩频码的算法性能.

2 系统模型

2.1 发射信号

正交多载波 M 元循环移位扩频系统的发射机

工作原理框图如图 1所示. 设 M 元扩频携带 k0 bit

信息, CSK调制携带 k1 bit信息,将二进制数据流按

(k0 +k1) bit进行串并转换,变为U 路并行的子数据

流. 经过串并转换后, 用 U 路子数据流的 k0 bit进

行 M 元扩频调制,设选取的扩频码为 cmu
u (t). 然后

用 k1 bit对 M 元扩频调制后的扩频码进行码相位

循环移位调制,设第 u路数据向右移位 ku 个码片,

则调制后的扩频码可以表示为 Dkucmu
u (t),其中 Dku

为移位算子,表示序列向右移动 ku 次. 将各路扩频

码调制在频率为 fu (u = 1,2, · · · ,U)的子载波上,求

和得到发射信号.假设每个载波的初相位为 0,则发

射信号可以表示为

s(t) =
U

∑
u=1

√
2PDkucmu

u (t)cos(2π fut), (1)

其中, P 表示每个子载波的发射功率; cmu
u (t) =

∞

∑
n=−∞

cuψ(t − nTc) 是扩频码波形, cu 取 +1 或 −1;

ψ(t)表示时域扩频序列的码片波形,该波形定义在

(0,Tc] 上, 且归一化为
∫ Tc

0
ψ2(t)dt = Tc, Tc 为扩频

码片长度.各个子载波在扩频后满足正交条件,即∫ Tc

0
cos(2π fit)cos(2π f jt)dt = 0 (i ̸= j), (2)

满足正交条件的最小子载波间隔为 1/Tc. 若 m序列

移位寄存器阶数为 r, 扩频序列长度为 N = 2r − 1,

则以一个码片长度为最小移位间隔 ∆τ 的循环移位
序列携带的最大比特数为 r−1. 设 r− 1进制信息

为 k,设符号间隔为 Ts,则经过 CSK调制的扩频码

序列可以表示为

ck(t) =

c(t + k∆τ) (0 6 t 6 Ts − k∆τ)

c(t −Ts + k∆τ) (Ts − k∆τ < t 6 Ts)
. (3)

对于扩频序列长度为 N 的直接序列,扩频调制

的带宽利用率为

ηb =
1

2N
, (4)

对于多载波个数为 Nc 的正交多载波直接序列, 扩

频调制的带宽利用率为

ηb =
Nc

N(Nc +1)
. (5)

当采用 M0 元扩频和 M1 元 CSK扩频调制之后,正

交多载波 M 元循环移位扩频调制的带宽利用率可

以表示为

ηb =
Nc(log2(M0)+ log2(M1))

N(Nc +1)
. (6)

通过以上的比较可以看到,本文提出的算法的

带宽利用率比单载波和多载波直接序列扩频的带

宽利用率高很多,而且 M 元扩频和 CSK扩频采用

的扩频元数越多, 带宽利用率越高, 但此时解调运

算量越大,接收机设备就越复杂.

cos(2pfUt+ϕU)

M CSK

M CSK

cos(2pf1t+ϕ1)

图 1 正交多载波M元循环移位扩频系统的发射机工作原理框图

2.2 接收机

正交多载波 M 元循环移位扩频系统的接收机

可以采用相干解调方式和非相干解调方式. 相干接

收机的工作原理如图 2所示. 接收端在获得相干载

波后, 每路信号与对应的相干载波相乘, 经低通滤

波后, 与本地扩频码进行相关处理, 选择相关峰中

的最大值进行判决,完成 M元解扩. 再对 M元解扩

选择的扩频码和其循环移位的扩频码进行相关处

理, 选择相关最大值进行判决, 完成 CSK解扩. 对

各路解扩后的数据并串转换,再转化为二进制数据

流,即完成解调过程.

相干接收机需要估计接收信号载波频率和

相位, 载波频率偏差和相位偏差将影响接收机性

能. 当信道存在严重衰落时, 通常采用非相干检

测, 因为这时在接收端不容易得到同步解调所需

的相干载波. 非相干检测即对每路子数据再乘以

sin(2π fit), i = 1,2, · · · ,U , 然后和该路信号平方求

和取最大值进行判决.

224302-2



物理学报 Acta Phys. Sin. Vol. 62, No. 22 (2013) 224302

M CSK

CSK

CSK

M

M

cos(2pf2t)

cos(2pf1t)

cos(2pfUt)

图 2 正交多载波M元循环移位扩频系统的相干接收机工作原理框图

在相干接收机和非相干接收机中, M 元解扩和

CSK解扩过程中用到的相关处理可以使用快速傅

里叶变换 (FFT) 运算实现, 这样可以降低运算量,

提高运算速度.以 CSK解扩为例,设第 i路信号正

交解调、低通滤波、M 元解扩后的信号为 r′i(t),则

CSK解扩后的时延估计可以表示为

∆τ̂ = max
t

(
F−1 (F (r′i(t)) ·F∗ (ci(t))

))
. (7)

其中, F(·), F−1(·)和 F∗(·)分别表示为傅里叶变换、
傅里叶逆变换和傅里叶变换的共轭运算, ci(t)为第

i路信号的扩频码. 得到时延估计后便可进一步给

出多进制信息的估计

k̂ = round(∆τ̂/∆τ) , (8)

其中, round(·)表示向邻近的数据取整. 在得到多进

制信息序列后, 对数据并串转换, 然后转化为二进

制数据流,完成解调过程.

2.3 系统性能分析

采用加性高斯白噪声 (AWGN)信道,在不考虑

多普勒频移和理想同步的情况下,由于每路信号调

制的载波是正交的,正交解调后各路信号之间没有

载波间干扰,因此其误码性能只与M元扩频调制和

CSK调制的误码性能有关. 下面主要分析在水声多

途信道下系统的性能.

考虑时不变水声多途信道,第 u个子载波经历

的水声多途信道模型如下 [20]:

h(t) =
L

∑
l=1

αulδ (t − τl)e−jϕul , (9)

其中, L为总的路径数; αul , τl 和 ϕul 分别为第 l 条

路径的衰减幅度、时延和相位. 当 (1)式所示的正

交多载波 M 元 CSK调制信号经过此信道后,不考

虑能量损失,接收信号可以表示为

r(t) =
L

∑
l=1

U

∑
u=1

√
2PαulDkucmu

u (t − τl)cos(2π fu(t − τl)

−ϕul)+n(t), (10)

其中, n(t)为双边带功率谱密度为 N0/2的 AWGN.

接收机选择输出信号幅度最大的路径进行解调,

假设接收机能够准确地实现同步, 且 M 元解扩和

CSK解扩时正确地选择该路信号的扩频码和循环

移位值. 考虑解调第 v 个子载波的数据 [mv,kv](mv

为 M 元扩频调制携带的信息, kv 为 CSK调制携带

的信息), 设输出信号幅度最大的路径为第一条路

径,信道衰减系数 αv1 = 1,时延 τv1 = 0,则相应的判

决变量可以表示为

Zv =
1
Ts

∫ Ts

0
r(t)Dkvcmv

v (t)cos(2π fvt)dt. (11)

将 (10)式代入 (11)式,经过低通滤波后, Zv 可

以表示为

Zv =

√
P
2

{
[mv,kv]cos(ϕv1)

+
1
Ts

L

∑
l=2

∫ Ts

0
αvlDkvcmv

v (t − τl)Dkvcmv
v (t)

× cos(ϕv1 −ϕvl −2π fvτl)dt

+

(
1
Ts

L

∑
l=2

U

∑
u=1,u̸=v

∫ Ts

0
αulDkucmu

u (t − τl)Dkvcmv
v (t)

× cos(2π( fu − fv)t +ϕv1 −ϕul −2π fuτl)dt

)

+
1
Ts

∫ Ts

0
n(t)Dkvcmv

v (t)cos(2π fvt +φv)dt

}

=

√
P
2

(
Dv +

L

∑
l=2

Is(l)+
L

∑
l=2

U

∑
u=1,u̸=v

IM(l)+Nv

)
,

(12)

224302-3



物理学报 Acta Phys. Sin. Vol. 62, No. 22 (2013) 224302

其中, Dv 为期望输出; Nv 为噪声干扰项,与 n(t)有

关; Is 为由当前解调的子载波的多径信号引起的干

扰项,可以进一步表示为

Is =
1
Ts

∫ Ts

0
αvlDkvcmv

v (t − τl)Dkvcmv
v (t)

× cos(ϕv1 −ϕvl −2π fvτl)dt

=
1
Ts

∫ τl

0
αvlDkv[−1]cmv[−1]

v (t − τl)Dkv[0]cmv[0]
v (t)

× cos(θvl)dt +
1
Ts

∫ Ts

τl

αvlDkv[0]cmv[0]
v (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)cos(θvl)dt. (13)

定义

R[τl ] =
1
Ts

∫ τl

0
Dkv[−1]cmv[−1]

v (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)dt, (14)

R̂[τl ] =
1
Ts

∫ Ts

τl

Dkv[0]cmv[0]
v (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)dt, (15)

则 Is 可以表示为

Is = αvl cos(θvl)
(
R[τl ]+ R̂[τl ]

)
, (16)

其中, θvl 为均匀分布在 (0,2π] 的随机变量, θvl =

ϕv1 − ϕvl − 2π fvτl ; kv[−1], mv[−1] 和 kv[0], mv[0] 表

示第 v个子载波所传输的前一个数据和当前数据;

R[τl ]和 R̂[τl ]是扩频码 cv(t)和自身扩频码的延时码

cv(t − τ)的部分自相关函数. IM 是由其他子载波的

多径信号引起的干扰项,同理, IM 可表示为

IM = αul
(
R[τl ,θul ]+ R̂[τl ,θul ]

)
. (17)

由于第 u个和第 v个载波的频率 fu和 fv不同,

所以重新定义 cv(t)和 cu(t − τ)的部分相关函数

R[τl ,θul ] =
1
Ts

∫ τl

0
Dku[−1]cmu[−1]

u (t − τl)Dkv[0]cmv[0]
v (t)

× cos(2π( fu − fv)t +θul)dt, (18)

R̂[τl ,θul ] =
1
Ts

∫ Ts

τl

Dku[0]cmu[0]
u (t − τl)Dkv[0]cmv[0]

v (t)

× cos(2π( fu − fv)t +θul)dt, (19)

其中, θul = ϕv1 −ϕul −2π fuτl . 从 (9)式可以看出,在

水声多途信道下,信号解调的主要干扰项有加性噪

声干扰、自身子载波引起的多径干扰和其他子载

波引起的多径干扰三项.多径干扰主要和扩频码相

关性、载波频率、多途时延以及相位等有关. 若第

v 个子载波所传输的前一个数据和当前数据相同,

也就是 M元扩频时选择同一个扩频码时, (14), (15)

式中的相关函数实际上是选择扩频码的自相关函

数; 若前后传输的数据不同,则此相关函数是两个

不同扩频码的互相关函数. 同理, (18), (19)式中相

关函数值的大小和调制时选择的扩频码有关. 本文

主要讨论 m 序列、Kasami 小集合序列和 Gold 序

列作为扩频码时, 系统在多途信道下的性能, 因此

下面分析三种序列的相关性能.

Kasami 序列和 Gold 序列均是在 m 序列基础

上构造出来的, 均可由移位寄存器生成. 设生成序

列的移位寄存器阶数为 r,则三种序列的长度均为

N = 2r −1. 长度为 N 的 m序列、Kasami小集合序

列和 Gold序列的自相关函数、互相关函数和序列

数量如表 1所列, 其中 uk 是 m序列特征多项式首

根的幂指数中的最小值 [21].

表 1 不同序列相关性能和序列数量比较

序列名称 自相关函数 互相关函数 序列数量

m序列 Rm =

1, τ = mN

−1/N, τ ̸= mN
(m = 0,±1,±2, · · ·) |Rab(τ)|6 (2r−1 −2uk)/N

2, 2, 6, 6, 18, 16,
48 (r = 3—9)

Kasami小集合序列 RKasami =


−1

−1−2
r
2 (模 2后r = 0)

−1+2
r
2

RKasami =


−1

−1−2
r
2 (模 2后r = 0)

−1+2
r
2

2r/2

Gold序列

RGold =


−1

−1−2
r+1

2 (r为奇数)

−1+2
r+1

2

RGold =


−1

−1−2
r+1

2 (r为奇数)

−1+2
r+1

2

2r +1

RGold =


−1

−1−2
r+2

2 (r为偶数)

−1+2
r+2

2

RGold =


−1

−1−2
r+2

2 (r为偶数)

−1+2
r+2

2
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为了更直观地比较三种扩频码的相关性能,图

3—5 分别给出了 m 序列、Kasami 小集合序列和

Gold序列族中任意两个序列的自相关曲线和互

-40 -20 0 20 40

-0.4

0

0.4

0.8

图 3 m序列的相关曲线

-40 -20 0 20 40

0

0.4

0.8

1.2

图 4 Kasami小集合序列的相关曲线

-40 -20 0 20 40

-0.4

0

0.4

0.8

图 5 Gold序列的相关曲线

相关曲线. 从表 1 和图 3—5 可以看到, m 序列有

非常好的自相关特性, 优于 Kasami 小集合序列和

Gold 序列, Kasami 小集合序列的最大互相关旁瓣

值要比其他两个序列的最大互相关旁瓣值小,更接

近于Welch下限 [22]. 在这三个序列中, m序列数量

最少, Gold序列数量最多. 因此,对于 (13)—(19)式

干扰项中最严重的情况就是各个子载波扩频时选

择的扩频码和前后相邻符号选择的扩频码均不相

同, 此时均为不同扩频码之间的互相关, 引入了很

大的载波间干扰 (ICI).为此,本文还提出了一种抑

制 ICI的改进算法.

从以上分析可以看出, ICI 主要受扩频码的相

关性能影响.因此, 为了减小多途引起的 ICI,应考

虑如何提高扩频码的互相关性能.本文提出了一种

复合序列抑制 ICI的方法,即对每个发射符号进行

M 元扩频和 CSK调制之后, 再乘以一个自相关性

能非常好的扩频序列. 若复合序列用 c(t)表示, 则

乘以复合序列后的发射信号可以表示为

s(t) =
U

∑
u=1

√
2PDkucmu

u (t)c(t)cos(2π fut +φu), (20)

此发射信号经过多途信道后, 干扰项 Is 和 IM 中的

互相关函数有所变化, (14), (15)式重新定义为

R[τl ] =
1
Ts

∫ τl

0
Dkv[−1]cmv[−1]

v (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)c(t − τl)c(t)dt, (21)

R̂[τl ] =
1
Ts

∫ Ts

τl

Dkv[0]cmv[0]
v (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)c(t − τl)c(t)dt. (22)

同理,重新定义 (18), (19)式

R[τl ,θul ] =
1
Ts

∫ τl

0
Dku[−1]cmu[−1]

u (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)c(t − τl)c(t)

× cos(2π( fu − fv)t +θul)dt, (23)

R̂[τl ,θul ] =
1
Ts

∫ Ts

τl

Dku[0]cmu[0]
u (t − τl)

×Dkv[0]cmv[0]
v (t)c(t − τl)c(t)

× cos(2π( fu − fv)t +θul)dt. (24)

从 (21)—(24) 式可以看出, 干扰项中同时包含了

c(t − τl)的相关值和 c(t)的相关值,对于连续发射

的信号, 在一个符号积分时间内, 上一个符号由多

途时延扩展到当前符号的扩频码 c(t − τl)与当前符

号的扩频码 c(t)组成的新序列实际上是 c(t)的一
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个循环移位. 若选取一个自相关旁瓣值非常小的扩

频序列作为该复合序列的扩频码,相当于对由不同

扩频码很大的互相关值引起的干扰项乘以一个非

常小的系数, 压低了此干扰, 由此可以降低多途信

号带来的 ICI.具体的影响将在下面的仿真中给出.

3 系统仿真和水池实验

3.1 系统仿真

仿真的系统频率范围为 4—8 kHz, 采样率为

48 kHz, 仿真的多途信道根据实际外场实验测得

的信道冲激响应简化得到, 简化后参数如下: 共 5

条路径, 按时延大小排序, 路径的幅度衰减依次为

1, 0.4, 0.3, 0.2, 0.15,时延值依次为 0, 3.1, 8.3, 14.6,

18.7 ms.

图 6给出了在多途信道下,采用不同调制方式

时, 系统的误码性能比较, 图中比较了正交多载波

M元二进制相移键控 (BPSK)扩频调制、多音多进

制频移键控 (MFSK)扩频调制 (即扩频前各个载波

正交,扩频后载波重叠)[23] 与本文提出的正交多载

波 M 元 CSK 扩频调制的性能. 其中, 载波数为 6;

M元 BPSK扩频调制和M元 CSK扩频调制采用扩

频码长为 63的 m序列, MFSK扩频调制采用扩频

码长为 15的 m序列;采用 16进制频率调制; M 元

BPSK, MFSK, M元 CSK扩频调制的通信速率分别

为 190.5, 355.6, 444.4 bit/s. 从图 6可以看出, M 元

CSK调制与多音 MFSK调制性能接近,优于 M 元

BPSK调制,且 M 元 CSK的通信速率最高. 仿真结

果表明,在相近的误码性能下 M 元 CSK调制提高

了通信速率.
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BPSK-DSSS

MFSK-DSSS

图 6 在多途信道下,采用不同调制方式时,系统的误码率比
较

图 7给出了码长为 63的 m序列、Kasami小集

合序列和 Gold序列在多途信道下的误码率 (BER)

曲线.从图 7可以看到, m序列的性能最好, Kasami

小集合序列次之, Gold序列性能最差. 由上述分析

可知, 在多途信道下, 干扰主要来自自身载波的多

途干扰和其他载波的多途干扰,而这两项干扰主要

与序列的自相关和互相关性能有关. 在这三种序列

中, m序列有较好的相关特性, Gold序列的相关特

性最差.
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图 7 在多途信道下,采用不同序列时,系统的 BER比较
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图 8 在多途信道下,分别采用 Kasami-m复合序列、Kasami
序列和 m序列作为扩频码时,系统的误码性能比较

由于 m序列有非常好的自相关特性,因此本文

选取 m序列与其他两个序列复合对算法进行改进.

图 8 和图 9 分别给出了在多途信道下, Kasami 小

集合序列和 m序列复合后的序列 (Kasami-m复合

序列)、Gold序列和 m序列复合后的序列 (Gold-m

复合序列) 与未复合的序列和 m 序列的误码性能

比较,其中载波个数为 6,扩频增益为 63. 从图 8和
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图 9可以看出, Gold-m复合序列和 Kasami-m复合

序列与未复合的 Gold序列和 Kasami序列相比,误

码性能有一定的改善,接近 m序列的误码性能,且

Kasami-m复合序列的误码率曲线基本与 m序列的

误码率曲线重合.这表明本文提出的复合序列可以

抑制 ICI,提高系统的性能.
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图 9 在多途信道下,分别采用 Gold-m复合序列、Gold序列
和 m序列作为扩频码时,系统的误码性能比较

3.2 水池实验

上述通过仿真比较了多途信道下多载波 M 元

CSK扩频调制与 BPSK和 MFSK扩频调制的误码

性能以及不同扩频序列对本文提出的系统性能的

影响.下面通过水池实验进一步验证算法的有效性

和可靠性. 用线性调频信号测得的信道冲激响应

如图 10 所示. 从图 10 可以看到有 4 条明显的路

径, 信道最大多途时延大约为 10 ms. 实验采用的

发射信号参数和仿真参数相同,以图片作为数字信

号源, 图像的信息量共 8400 bit, 统计了发送 10 次

的平均 BER 结果. 图 11 给出了多载波 M 元 CSK

扩频调制、多载波 M 元 BPSK 扩频调制和多音

MFSK扩频调制实验中的一组解调结果,其中多载

波 M 元 CSK扩频调制的扩频码为 m序列. 三种调

制方式 10次的统计平均 BER分别为 4.29× 10−4,

3.03× 10−4, 4.27× 10−4. 从结果可以看出,三种调

制方式误码性能接近,与仿真结果一致.但是, M 元

CSK调制的通信速率明显高于其他两种调制方式.

图 12 给出了采用不同扩频序列时多载波 M

元 CSK 扩频调制实验中一组解调结果, m 序列、

Kasami小集合序列、Gold序列、Kasami-m复合序

列和 Gold-m 序列 10 次平均的统计误码率分别为

1.94× 10−3, 5.36× 10−3, 9.43× 10−3, 1.59× 10−3,

1.72× 10−3. 从图 12 和统计的误码率结果可以看

到, m 序列作为扩频序列时, 系统的误码率最低,

Gold序列作为扩频序列时,系统的误码率最高,但

是经过 m序列复合后, Kasami小集合序列和 Gold

序列与未复合的序列比较,系统的误码率明显降低,

验证了复合序列抑制多途干扰算法的有效性,实验

结果与仿真结果相符合.

0 10 20 30 40 50
0

0.3

0.6

0.9

/ms

图 10 水池信道冲激响应

(a) (b) (c)

图 11 不同调制方式下系统的 BER 比较 (a) 多载波 M
元 CSK扩频调制; (b)多载波 M 元 BPSK扩频调制; (c)多音
MFSK扩频调制

(a) (b) (c)

(d) (e)

图 12 采用不同扩频序列时,系统的误码率比较 (a) m序列;
(b) Kasami小集合序列; (c) Gold序列; (d) Kasami-m复合序列;
(e) Gold-m复合序列

为了更清晰地解释复合序列如何抑制多途干

扰,图 13给出了 Kasami小集合序列作为扩频序列

时,在高信噪比 (SNR)和低 SNR情况下,某个符号
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其中一个载波的 CSK 解调时得到的相关结果. 从

图 13(a) 和 (b) 可以明显地看出: 受多途信道的影

响, 未复合 m 序列的相关结果类似于信道冲激响

应,因为在高 SNR时,自身载波的多途信号是主要

干扰,相对自身载波干扰而言其他载波的干扰比较

小, 可以近似为噪声, 因此相关结果近似为信道冲

激响应;而复合序列的相关结果只有一个明显的峰

值, 因为复合的 m 序列由于自身良好的自相关性,

极大地抑制了自身载波的多途干扰.

从图 13(c)和 (d)可以看出,低 SNR时,未复合

序列的相关结果有多个大小接近的峰值,而复合序

列的相关结果仍存在明显的主峰. 当 SNR比较低

时, 受其他载波多途信号和噪声的影响, 未复合序

列的自身载波多途信号的相关峰值可能超过直达

声的相关峰值, 引起误码, 而复合序列抑制了多途

信号的干扰, 使多途干扰近似为噪声, 因此仍然可

以看到明显的主峰.
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图 13 CSK解调相关结果比较 (a)高 SNR时未复合序列的相关结果; (b)高 SNR时复合序列的相关结果; (c)低 SNR时未
复合序列的相关结果; (d)低 SNR时复合序列的相关结果

从上述实验结果可知, 与 BPSK 扩频调制和

MFSK 扩频调制相比, 在相近的误码性能下, 本文

提出的多载波 M 元 CSK 调制具有更高的通信速

率; 不同的扩频序列具有不同的误码性能, m 序列

的误码性能最好, Gold序列的误码性能最差,复合

m序列能够很好地抑制多途干扰,提高系统的误码

性能.

4 结 论

本文将 M 元扩频技术和 CSK 扩频技术相结

合, 并调制在多个正交的载波上, 大幅度提高了通

信速率和频带利用率. 通过仿真, 分析比较了多载

波直接序列扩频、频移键控直接序列扩频与本文

提出的调制方式在多途信道下的误码性能.结果表

明, 在相近的误码性能下, 本文提出的算法具有更

高的频带利用率, 并且通过水池实验进行了验证.

同时比较了多途信道下,分别采用 m序列、Kasami

小集合序列和 Gold序列作为扩频码时多载波M元

CSK扩频调制的误码性能.结果表明, m序列作为

扩频序列时系统性能最优. 由于 m序列数量有限,

为了进一步提高通信速率,提出了一种抑制载波干
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扰的复合序列算法, 仿真和实验结果均表明, 复合

序列能够很好地抑制多途干扰, 提高系统性能, 采

用复合序列后的系统性能接近 m序列的系统性能,

同时还提高了通信速率.
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Abstract
To solve the problem of low bandwidth efficiency of underwater acoustic spread spectrum communication, a multicarrier modula-

tion scheme combined with M-ary spread spectrum and cycle shift keying (CSK) is proposed in this paper. The code sequences chosen
by M-ary modulation are then modulated by CSK, simultaneously, they are modulated by the orthogonal multicarrier. The approach
enhances the bandwidth efficiency greatly. The performances of the system with m-sequence, Kasami-sequence, and Gold sequence
as the code sequence are compared over the underwater acoustic multipath channel with the same data rate and the same bandwidth.
The simulations and the results of pool experiment show that m-sequence as the code sequence performs best and Gold sequence
performs worst. The number of the m-sequence is limited. In order to increase the data rate further and make the performances of other
sequences close to the m-sequence, a new approach to suppressing the inter-carrier interference (ICI), named multiple sequences, is
proposed. The approach can greatly suppress the ICI caused by multipath and make the performance close to the performance of the
m-sequence.
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