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摘　 要：针对移动水声通信中的多普勒频移特性，提出 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 移动水声通信方法。 从理论

上对分段式线性调频信号（ｐｉｅｃｅｗｉｓｅ⁃ＬＦＭ）与传统 ＬＦＭ 信号的互相关性进行了分析，并结合频分复用

（ＦＤＭ），提高了传统水声 ＬＦＭ 通信方法的频谱利用率，并保留了在较低的多普勒频移条件下，水声

ＬＦＭ 通信方法无需多普勒频移补偿的优势。 仿真结果表明，该方法相较传统水声 Ｍ 元 ＬＦＭ 通信方

法，在较高的数据率条件下，有更低的误码率。
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　 　 当水声通信的收发端之间存在相对运动或海洋

洋流的影响时，由移动所带来的传播路程差，使得信

号的频率及相位在传输过程中发生变化（即多普勒

频移），且区别于无线通信，水声通信中存在的往往

都是宽带多普勒频移，信号除频偏和相移外还存在

着信号展宽或缩减的现象，因此，必须通过重采样和

补偿频偏相结合的方式进行补偿，从而对系统性能

产生较大影响［１⁃２］。
在水声通信中，目前有 ２ 种方法来抑制宽带多

普勒频移：①估计多普勒因子并补偿接收信号的方

法；②使用对多普勒频移不敏感的信号作为载波

信号。
水声 ＯＦＤＭ 通信系统采用了估计多普勒频移

并进行补偿的方法。 该方法首先对多普勒频移进行

粗估计，并利用重采样进行补偿，然后再针对未补偿

完全的多普勒频移残余量进行精估计，并结合窄带

的多普勒补偿法将残余量补偿掉。 文献［３］提出了

块估计法，通过在发射信号两端加入匹配序列，对多

普勒频移进行粗估计，该方法因其便捷性而得到了

较为广泛的应用。 文献［４］利用 ＰＮ 序列对多普勒

频移残余量进行精估计，但存在通信开销过大，对多

普勒效应变化相对较快信道性能变差的问题。 在此

基础上，文献［５］提出了基于最优自相关序列的多

普勒频移精估计方法。 该方法通过在信号中插入梳

状导频，提高了估计精度，但仍具有较大的通信

开销。
水声 ＬＦＭ 通信系统利用了 ＬＦＭ 信号较好的抗

噪及抗多普勒频移特性［６⁃７］。 在较低的多普勒频移

条件下，通常可不对多普勒频移进行补偿。 文献

［７］利用 ２ 个不同频段的 ＬＦＭ 信号，将拷贝相关作

为解调方式，设计了数据率为 ２０ ｂｉｔ ／ ｓ 的水声通信

系统，误码率为 １０－３。 收发端之间距离为 ２ ０００ ～
４ ０００ ｍ，仅靠海浪海风等提供相对运动。 文献［８］
提出Ｍ 元 ＬＦＭ 远程水声通信方法，在 ３０ ｋｍ 的通信

距离下，同样仅依靠海洋运动提供相对速度，进行了

海试，证明了该方法的稳定性。 由于实验通信距离

较远，系统有效带宽仅 ２００ Ｈｚ，数据率为 ２０ ｂｉｔ ／ ｓ。
综上所述，ＯＦＤＭ 系统数据率高，但必须进行多

普勒估计及补偿，损耗一定的通信开销，且要求在一

个 ＯＦＤＭ 符号内，多普勒因子恒定；而 ＬＦＭ 通信系

统无需进行多普勒频移补偿，接收机实现简单且对

信道的时变性要求不高。 与 ＯＦＤＭ 通信系统相比，
ＬＦＭ 通信系统的不足之处是频谱复用率较低，主要

原因是当 ２ 个 ＬＦＭ 信号所占频段重叠率较高时，信
号间的互相关性较强。 因此，若能寻找到一种在保

证自相关性的同时，互相关性优于 ＬＦＭ 的新信号，
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则可结合频分复用（ＦＤＭ）的思想在有限频段内提

升 ＬＦＭ 系统的数据率。
分段式线性调频（ＰＬＦＭ）信号，是以 ＬＦＭ 信号

为基础，互相关性优于传统 ＬＦＭ 信号的一类新兴信

号。 Ｑａｚｉ 首次对 ＰＬＦＭ 信号进行了定义，并设计了

一个由两段调斜率相反的 ＬＦＭ 所组成的 ＰＬＦＭ 信

号［９］，本文将其称为 ＤＰＬＦＭ（ ｄｏｕｂｌｅ⁃ＰＬＦＭ） 信号。
文献［１０］则提出了一种由 ３ 段 ＬＦＭ 组成的 ＰＬＦＭ
信号，其中第 １ 段和第 ３ 段调斜率相同，第 ２ 段与之

相反，本文称之为 ＴＰＬＦＭ（ｔｒｅｂｌｅ⁃ＰＬＦＭ）信号。 由文

献中研究成果可见，该信号相对于传统 ＬＦＭ 信号在

互相关性方面有着较大的优越性。
但文献［９⁃１０］仅对载波频率相同、调斜率不同

的 ＰＬＦＭ 信号的互相关性进行了分析。 而 ＦＤＭ 系

统则更关注载波频率不同、调斜率相同的 ＰＬＦＭ 信

号的互相关性。 因此，本文结合自相关及互相关公

式，对上述问题及 ＰＬＦＭ 信号和 ＬＦＭ 信号的互相关

性进行了理论分析对比，据此提出了频分复用的多

元分段式线性调频（Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ）移动水声通

信方法。 研究结果表明，该方法在较低信噪比下的

移动水声通信环境中展现了较强的鲁棒性，信噪比

为－５ ｄＢ，３ ｋｍ 仿真多径信道，误码率为 １０－３时，数
据率可达到 ６００ ｂｉｔ ／ ｓ。

１　 移动时变水声通信信道模型

移动时变水声通信信道主要有 ２ 个特性，即时

变的多径效应和多普勒频移。 水声信道通常被视为

一个相干多径信道，信号经不同路径传输，到达接收

端的时间也有所不同，因此会产生一定的码间串扰。
信道的单位冲激响应可表示为：

ｈ（τ，ｔ） ＝ ∑
Ｎ（ ｔ）

ｉ ＝ １
Ａｉ（ ｔ）δ（ ｔ － τｉ（ ｔ）） （１）

式中，在 ｔ 时刻下，Ｎ 表示路径个数，Ａｉ 为第 ｉ 条路径

的衰减因子，τｉ 表示第 ｉ 条路径的传输时延。
而多普勒频移则主要由 ２ 类因素决定：① 收发

节点间的相对运动；② 海面风浪、潮汐作用等。 在

正常的海况条件下，收发节点相对运动所带来的影

响远高于第二个原因。 因此，通常定义当前时刻收

发节点径向相对速度 ｖ 与当前时刻声速 ｃ 的比值为

衡量多普勒频移程度的参数，即多普勒因子

ａ（ ｔ） ＝ ｖ（ ｔ）
ｃ（ ｔ）

（２）

　 　 当发射端的发射信号为 ｓ（ ｔ） 时，综合上述特

性，经过移动水声通信信道的接收信号可表示为

ｙ（ ｔ） ＝ ∑
Ｎ（ ｔ）

ｉ ＝ １
Ａｉ（ ｔ）Ｓ（（１ ＋ ａ（ ｔ）） ｔ － τｉ（ ｔ）） ＋ ｎ（ ｔ）

（３）
ｎ（ ｔ） 为接收端接收到的加性高斯白噪声。

图 １　 信号的时频示意图

２　 ＬＦＭ 及 ＰＬＦＭ 的相关性分析

２．１　 定义“反向”信号

为方便后续表述，首先需要在此定义反向信号

的概念。 反向信号，即与原信号的时频变化趋势相

反的信号，其表达式可表示为

Ｓｎｅ（ ｔ） ＝ Ｓ（Ｔ － ｔ） （４）
式中， ｓ（ ｔ） 为原信号或称“正向” 信号，Ｔ 为原信号

码元长度。 图 １ 展示了 ＬＦＭ、ＤＰＬＦＭ、ＴＰＬＦＭ 信号

及其对应反向信号的时频示意图，Ｔ 为信号长度，ｆｃ
为信号起始频率，Ｂ 为信号带宽。
２．２　 ＬＦＭ 信号的相关性分析

线性调频（ＬＦＭ）信号可表示为

Ｓ（ ｔ） ＝ ｅｊ２π ｆ０ｔ ＋
ｋｔ２
２( ) （５）

式中， ｆ０ 为信号的起始频率，ｋ 为信号的调斜率。
ＬＦＭ 信号的自相关函数则可表示为

ＲＬＡ（τ） ＝ １
Ｔ ∫

Ｔ
２

－ Ｔ
２

Ｓ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗ ｔ － τ

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＝

　 １ － τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔｋτ １ － τ

Ｔ
æ

è
ç

ö

ø
÷

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｅｊ２πｆ０τ （６）

　 　 推导可得，该函数的峰值位于 τ ＝ ０ 处，其峰值

·５０７·
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为 １。 该函数也被称为信号的匹配相关函数［１１］。
ＬＦＭ 信号与其反向信号的互相关公式则可表

示为下式。 该函数也被称为信号的非匹配相关

函数［１１］。

ＲＬＣ（τ） ＝ １
ＴＢ

ｅ
ｊπｋτ２

２ Ｃ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ ｊＳ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú （７）

Ａ ＝ ＴＢ －｜ τ ｜ ｋ （８）

式中， Ｃ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ 和 Ｓ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ 表示菲涅耳积分，其表达

式分别为

Ｃ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ ＝ ∫Ａ

０
ｃｏｓ πｖ２

２
ｄｖ （９）

Ｓ πＡ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷ ＝ ∫Ａ

０
ｓｉｎ πｖ２

２
ｄｖ （１０）

由（６）式可得，在 （ － Ｔ，Ｔ） 的范围内，ＲＬＣ 的幅值在

１ ／ ２ＴＢ 上下浮动，且最大值约为 １ ／ ＴＢ
［１０］

。 图

２ａ） 给出了 ＬＦＭ 与其反向信号在 ＴＢ ＝ １８ 时的互相

关函数。 图 ２ｂ）和图 ２ｃ）则分别是 ＬＦＭ 信号与载波

频率不同或是调斜率不同的反向信号的互相关函

数，可看到幅值与图 ２ａ）有相类似的分布特性，且幅

值有所减少。 图 ２ 中的归一化参考值均为该 ＬＦＭ
信号的自相关峰值。

图 ２　 ＬＦＭ 与其反向信号互相关函数

不同载波频率下 ＬＦＭ 信号间的互相关函数可

表示为

ＲＣｆ（τ） ＝ １
Ｔ
·∫

Ｔ－τ
２

τ－Ｔ
２

Ｓ１ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

２ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＝

１ － τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔ（ ｆ１ － ｆ２ － ｋτ） １ － τ

Ｔ
æ

è
ç

ö

ø
÷

æ

è
ç

ö

ø
÷·

　 ｅｊ２πｆ２τｅ －ｊπ（ ｆ１－ｆ２） （１１）
式中的 ｆ１，ｆ２ 分别为 Ｓ１，Ｓ２ 信号的起始频率。 互相关

峰值位于 ＴΔｆ ／ Ｂ 处，大小由（１ － Δｆ ／ Ｂ） 决定，因此，
Ｓ１，Ｓ２ 信号的频率间隔越大，互相关峰值越小。
２．３　 ＰＬＦＭ 信号的相关性分析

分段式线性调频（ＰＬＦＭ），是指在保证相位连

续的情况下，将多个调斜率不同或相反的 ＬＦＭ 信号

联接起来，形成的一个新的信号。 在本文中 ＰＬＦＭ
被用来结合编码选择器和拷贝相关器进行调制

解调。
一个由 Ｎ 段 ＬＦＭ 信号组成的 ＰＬＦＭ 信号可表

示为

Ｓ（ ｔ） ＝ ∑
Ｎ

ｎ ＝ １
Ｃｎｅｘｐ ｊ２π ｆｎ ｔ ＋

ｋｎ ｔ２

２
æ

è
ç

ö

ø
÷

æ

è
ç

ö

ø
÷ （１２）

式中， ｆｎ 为第 ｎ段 ＬＦＭ信号的起始频率，ｋｎ 为第 ｎ段

ＬＦＭ 信号的调斜率，Ｃｎ 为第 ｎ段 ＬＦＭ信号对应的矩

形窗，如（１３） 式所示，Ｔｎ 为第 ｎ 段 ＬＦＭ 信号的结束

时刻。

Ｃｎ ＝
１ Ｔｎ－１ ＜ ｔ ＜ Ｔｎ

０ 　 其他{ （１３）

　 　 受 Ｔｎ 等参数影响，ＰＬＦＭ 信号的波形具有多样

性，互相关特性也随之改变。 迫于篇幅所限，本文仅

以 ＤＰＬＦＭ 为例，结合自相关及互相关公式，对这一

问题进行阐述。 实际上，由于 ＰＬＦＭ 信号是由若干

ＬＦＭ 信号联接而成的，各部分在时间轴上又互不重

叠，ＰＬＦＭ 信号在自相关或互相关函数的推导过程

及结果基本一致。
ＤＰＬＦＭ 的信号时频特性可参考图 １，其上扫频

部分即第一部分以 Ｓｕ 表示，下扫频部分即第二部分

以 Ｓｄ 表示。 Ｓｕ 和 Ｓｄ 的带宽均固定为ＤＰＬＦＭ信号总

带宽的一半， 即 Ｂ ／ ２， 具体分析请参考文献［９］。
ＤＰＬＦＭ的波形仅通过 Ｓｕ，Ｓｄ 的时长比例进行改变。
设 Ｓｕ 时长占总时长的比例为 Ｃ ｌ，则信号的自相关公

式及 Ｃ ｌ 可表示为

ＲＰＡ（τ） ＝ １
Ｔ (∫（Ｃｌ－０．５）Ｔ－

τ
２

－ Ｔ
２

Ｓｕ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

ｕ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＋

　 ∫（Ｃｌ－０．５）Ｔ＋
τ
２

（Ｃｌ－０．５）Ｔ－
τ
２

Ｓｕ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

ｄ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＋

　 ∫
Ｔ
２

（Ｃｌ－０．５）Ｔ＋
τ
２

Ｓｄ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

ｄ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ) （１４）

Ｃ ｌ ＝
Ｔｓｕ

Ｔ
（１５）

　 　 由于公式（１４）中的第二部分是反向信号间的

互相关函数，如同 ２．２ 节中对 ＲＬＣ 的分析，该部分的

幅值会保持在一个固定值处上下震荡， 且由于

ＤＰＬＦＭ 信号的上下扫频部分频率间隔较大，幅值较

低，因此仅会将函数的幅值在整体上少许提高，并不

会影响函数峰值的位置，因此在分析过程中对这一

部分忽略不计。

·６０７·
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将公式（１４） 整理得到下式，其中 ｋ１，ｋ２ 分别为

Ｓｕ，Ｓｄ 的调斜率

ＲＰＡ（τ） ＝

Ｃ ｌ －
τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔｋ１τ Ｃ ｌ －

τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú ｅｊ２π ( （１－Ｃｌ）ｋＴτ

２ －ｆ０τ ) ＋

１ － Ｃ ｌ －
τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔｋ２τ １ － Ｃ ｌ －

τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú ｅ －ｊ２π

ＣｌｋＴτ

２ ＋ｆ０τ( )

（１６）
由上式可知，ＤＰＬＦＭ 信号的自相关函数峰值与 Ｃ ｌ

及 ｋ１，ｋ２ 无关，式中相加的两部分峰值均出现在 τ ＝
０ 处，峰值叠加且总和为 １，因此，ＤＰＬＦＭ 信号的自

相关主瓣高度与 ＬＦＭ 信号相等。
ＤＰＬＦＭ 信号的互相关函数可表示为

ＲＰＣ（τ） ＝ １
Ｔ (∫（Ｃｌ－０．５）Ｔ－

τ
２

－ Ｔ
２

Ｓ１ｕ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

２ｕ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＋

　 ∫（Ｃｌ－０．５）Ｔ＋
τ
２

（Ｃｌ－０．５）Ｔ－
τ
２

Ｓ１ｕ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

２ｄ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ＋

　 ∫
Ｔ
２

（Ｃｌ－０．５）Ｔ＋
τ
２

Ｓ１ｄ ｔ ＋ τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ Ｓ∗

２ｄ ｔ － τ
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｄｔ ) （１７）

整理得

ＲＰＣ（τ） ＝ Ｃ ｌ －
τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔ（ｋ１τ ＋ Δｆ） Ｃ ｌ －

τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú·

　 ｅｊπ（１－Ｃｌ）Ｔ（Δｆ ＋ｋ１τ） ｅ －ｊπ（ ｆ０＋ｆ１）τ ＋

　 １ － Ｃ ｌ －
τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ｓｉｎｃ Ｔ（ｋ２τ ＋ Δｆ） １ － Ｃ ｌ －

τ
Ｔ

æ

è
ç

ö

ø
÷

é

ë
êê

ù

û
úú·

ｅ －ｊπＣｌＴ（Δｆ ＋ｋ２τ） ｅ －ｊπ（ ｆ０＋ｆ１）τ （１８）
可以看出，ＤＰＬＦＭ 的互相关函数存在 ２ 个峰值，分
别位于

τ１ ＝ Δｆ
ｋ１

＝ ２ＴΔｆ
Ｂ

·Ｃ ｌ （１９）

τ２ ＝ Δｆ
ｋ２

＝ ２ＴΔｆ
Ｂ

·（１ － Ｃ ｌ） （２０）

将公式（１９） ～ （２０）代入（１８）式可知，两峰值的大小

分别由 Ｃ ｌ（１ － ２Δｆ ／ Ｂ） 和（１ － Ｃ ｌ）（１ － ２Δｆ ／ Ｂ） 决

定。 因此，当 Ｃ ｌ ＝ ０．５ 即 Ｓｕ，Ｓｄ 时长相等、ｋ１，ｋ２ 相等

时，ＤＰＬＦＭ 在互相关的优化上最好。 ＤＰＬＦＭ 互相

关函数的两峰值在此时相等且最小，约比 ＬＦＭ 的互

相关峰值低 ０．５。
２．４　 ＬＦＭ 及 ＰＬＦＭ 相关性仿真结果

结合上述研究结果，本文对互相关性优化最优

的 ＤＰＬＦＭ、ＴＰＬＦＭ 信号与 ＬＦＭ 信号的自相关及互

相关函数进行了仿真，并从相关解调的角度对结果

进行了分析。 仿真结果如图 ３ 所示，其中各图的归

一化参考值为当前 ＬＦＭ 信号的自相关峰值。

图 ３　 ＬＦＭ、ＤＰＬＦＭ、ＴＰＬＦＭ 信号自相关及相互关性的对比

　 　 图 ３ａ） ～ ３ｃ）分别是 ＬＦＭ、ＤＰＬＦＭ、ＴＰＬＦＭ 信号

的自相关波形。 可以看出，如上文中所分析，３ 种波

形在自相关主瓣高度上并没有区别。 但 ２ 种 ＰＬＦＭ

信号的旁瓣高度都略高于 ＬＦＭ，因此损失了少许自

相关性。
而在图 ３ｄ） ～ ３ｆ）中，３ 种信号分别与起始频率

·７０７·
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间隔 ２００ ＨＺ 的同波形信号进行了互相关仿真，结果

可见 ＤＰＬＦＭ 和 ＴＰＬＦＭ 在互相关性的优越性相仿，
其峰值约比 ＬＦＭ 信号互相关峰值低 ０．５，符合 ２．３
节中分析。

图 ３ｇ） ～３ｉ）是 ３ 种信号与其对应的反向信号在

相同频段下的互相关波形。 可以看出，ＰＬＦＭ 信号

的互相关函数会在时延达到一定位置时产生幅值较

高的波峰。 这是由于 ＰＬＦＭ 信号波形的特殊性，反
向信号之间总有某些部分的频率变化趋势较为一

致。 当时延 τ 使得这些部分重叠之时，就会产生较

大的相关性。 但如 ２．３ 节中所述，不同载波频率信

号之间的互相关峰值的位置和大小与信号间频率间

隔有关。 结合图 ３ｈ）、３ｉ）中结果，如果该峰值能与

反向信号的峰值位置重合，那么这 ２ 个载波频率不

同的信号之间的频率间隔约为 Ｂ ／ ２，代入公式（１８）
得到 ＲＰＣ ＝ ０，意味着此时两信号的互相关幅值仅受

该函数非匹配部分的控制，因此并不会对解调带来

太大影响。 对非匹配部分的定义可参考公式（７）。

３　 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 移动水声通信
方法

３．１　 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 通信系统

Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 水声通信系统的设计依据是

ＬＦＭ、ＰＬＦＭ 等宽带信号在频段完全不重叠时互相

关峰值极小，不会干扰彼此的相关解调。

图 ４　 ８ 进制 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 调制技术示意图

如图 ４ 所示，可结合频分复用的思想，将系统频

带分为若干互不重叠的子频带，并行传输。 各子频

段内均使用 Ｍ 元调制，提升系统数据率。 图 ５ 给出

了该系统的发射机模型。 传输数据经过串并转换

后，分别通过不同子频段对应的编码选择器，编码选

择器控制信号发生器组生成该数据所对应的信号，
每个信号发生器组均由 Ｍ 只对应不同数据的信号

发生器组成。 各子频段内信号生成后经累加器累

加，交由换能器进行电声转换并发射。

图 ５　 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 发射系统模型

图 ６ 给出了系统的接收机模型。 考虑到移动水

声信道的时变性和系统实现复杂度，本文在接收端

仅对接收信号进行了时间反转和带通滤波的处理，
降低信道多径效应及宽带噪声对系统性能带来的影

响。 对多普勒频移，则不进行补偿，仅靠信号自身的

抗多普勒频移特性来保证通信的可靠性。 接收机换

能器在接收到信号后，经过滤波及时反处理，将信号

传输至各子频段对应的相关器组。 与信号发射器组

类似，每个相关器组均由 Ｍ 只对应不同信号的相关

器组成。 各子频段的相关器组输出一串相关所得的

峰值至判决器，经判决后得到传输数据。

图 ６　 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 接收系统模型

３．２　 水声移动通信系统参数设计

在水声通信环境中，高频声信号的快速衰减以

及低频段环境噪声的复杂使得浅海中程水声通信的

可用带宽通常仅有十几千甚至几千［１２］。 对于常见

的浅海中程水声扩频通信系统频段 ８～１４ ｋＨｚ，无论

是 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 系统还是 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 系统

在划分子载波频段时不可避免地会产生重叠。
尽管不同载波频率下信号间的互相关峰值不可

能为 ０，但为了降低解调时的干扰，仍需保证信号与

其他频段信号的互相关函数在该信号自相关主瓣处

为 ０。 以 ＤＰＬＦＭ 为例，由公式（１９） ～ （２０）可知，Ｃ ｌ

＝ ０．５ 时 ＤＰＬＦＭ 的互相关性优化最佳，结合公式

·８０７·
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（１６）及（１８）可知，信号自相关主瓣通常在 τ ＝ ０ 处

附近，因此，令

ＲＰＣ（０） ＝ １
２
ｓｉｎｃ Δｆ· Ｔ

２
é

ë
êê

ù

û
úú ｅ

ｊπＴΔｆ
２ ＋

　 １
２
ｓｉｎｃ Δｆ· Ｔ

２
é

ë
êê

ù

û
úú ｅ － ｊπＴΔｆ

２ （２１）

解得

Δｆ ＝ Ｄ· １
Ｔ

（２２）

式中，Ｄ 为整数。 图 ７ 展示了码元时长为 １５ ｍｓ 的

ＤＰＬＦＭ、ＴＰＬＦＭ 分别在频率间隔为 ２００ Ｈｚ 条件下

的互相关函数图，归一化参考值为当前 ＤＰＬＦＭ 或

ＴＰＬＦＭ 信号的自相关峰值。 可以看出，该函数的幅

值在 τ＝ ０ 处均基本为 ０，证明上述结论有效。

图 ７　 频率间隔为 ２００ Ｈｚ 的 ＰＬＦＭ 互相关函数

除此之外，由于 ＰＬＦＭ 的互相关函数中存在着

如公式（７）所示的 ＬＦＭ 的非匹配相关函数，因此

ＲＬＣ 的峰值在一定程度上也决定着 ＰＬＦＭ 的互相关

性。 参 考 公 式 （７），ＲＬＣ 的 峰 值 大 约 是 ＲＬＡ 的

１ ／ ＴＢ ，即信号要保证一定的时间带宽积（ＴＢ），才
可以保证反向信号与正向信号的准正交性。 结合公

式（１８），ＰＬＦＭ 互相关函数的匹配部分峰值不超过

０．５，１ ／ ＴＢ 也应小于 ０．５。 但考虑到水声信道中存

在的加性噪声和时反无法完全抑制的旁瓣所带来的

码间串扰，本文将１ ／ ＴＢ 控制在０．２５以下，即ＴＢ应

大于 １６。 而在相关解调系统中，码元长度 Ｔ 决定着

码元所携带的能量，直接影响着信号自相关的峰值

高度，也就同时影响着系统的误码率。 通常设定 Ｔ
不得低于 １０ ｍｓ。 但 Ｔ也同样影响着数据率，因此也

不宜过大，本文在此将码元长度设为 １５ ｍｓ。 结合

公式（２２） 及分析，码元带宽 Ｂ 应大于１ ０６６．６７ Ｈｚ，
Δｆ 应为 ６６．６７ Ｈｚ 的整倍数。 为充分利用系统带宽 ８
～ １４ ｋＨｚ，设定码元带宽 Ｂ 为１ ２００ Ｈｚ，载波频率间

隔 Δｆ为 ２００ Ｈｚ，用于频分复用同时传输的子频带数

Ｎｃ 为 ３。

４　 仿真结果分析

４．１　 系统抗多普勒频移特性分析

本文首先在无噪声、无多径的条件下，对 ＬＦＭ、
ＰＬＦＭ 系统及传统 ＦＳＫ 系统的抗多普勒频移特性进

行了仿真验证。 仿真过程中，首先利用预设的收发

端相对速度计算多普勒因子，然后通过重采样的方

式对信号进行处理以同时模拟信号在通信过程中的

频偏及时域上的展宽或缩减，即宽带多普勒频移。
图 ８ 给出了系统带宽为 ８ ～ １４ ｋＨｚ、 数据率为

２００ ｂｉｔ ／ ｓ时，单载波的 Ｍ 元 ＴＰＬＦＭ、ＤＰＬＦＭ、ＬＦＭ 通

信系统以及 ２ＦＳＫ、４ＦＳＫ、８ＦＳＫ、１６ＦＳＫ 通信系统的

多普勒频移抗性对比。 ＴＰＬＦＭ、ＤＰＬＦＭ、ＬＦＭ 通信

系统的码元长度为 １５ ｍｓ，码元带宽为 １ ２００ Ｈｚ，用
于 Ｍ 元调制的载波间频率间隔为 １ ２００ Ｈｚ 即载波

频带不相互重叠。 ２ＦＳＫ，４ＦＳＫ，８ＦＳＫ，１６ＦＳＫ 通信

系统的码元长度分别为 ５，１０，１５，２０ ｍｓ，载波间频

率间隔分别为 ６ ０００，２ ０００，８００，４００ Ｈｚ。 可以看到，
上述系统在抗多普勒频移性能方面基本相近，随着

多普勒因子的增加，１６ＦＳＫ、ＤＰＬＦＭ 的误码率上升

速度略慢于其他方法。

图 ８　 单载波系统多普勒频移抗性对比

图 ９ 则展示了系统速率为 ６００ ｂｉｔ ／ ｓ 时，ＯＦＤＭ
和 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＴＰＬＦＭ、ＦＤＭ⁃ＤＰＬＦＭ、ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 通信

·９０７·
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系统及 ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ、ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ、ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ 通信系统

的多普勒频移抗性特性。 ＦＤＭ⁃ＦＳＫ 是文献［１３］中
提出的一种将 ＦＤＭ 和 ＦＳＫ 相结合的通信方法。 该

方法通过将系统频带划分为若干子频带并在各子频

带内进行 ＭＦＳＫ 调制并同时传输，从而降低了传统

ＭＦＳＫ 在相同条件所需要的载波信号数，因此在保

证码元长度较长的情况下，频率间隔的降低速度小

于传统的 ＦＳＫ。 在系统数据率为 ２００ ｂｉｔ ／ ｓ 的仿真

条件下，传统的 ＦＳＫ 系统受系统带宽的限制，无论

是载波间频率间隔还是码元长度都已较小，随着数

据率的增加，继续对其细分将影响系统鲁棒性。 因

此在数据率为 ６００ ｂｉｔ ／ ｓ 的仿真条件下，本文不再对

传统 ＦＳＫ 系统进行仿真对比。

图 ９　 多载波系统多普勒频移抗性对比

从图 ９ 中可以看出，ＯＦＤＭ 在未进行多普勒频

移补偿的情况下，基本无法正确解调。 而其他方法

由于在系统带宽不变的条件下进行了频分复用，因
此抗多普勒频移性能均有一定的降低。 其中 ＦＤＭ⁃
ＬＦＭ 系统由于不同载波频率下的 ＬＦＭ 信号间互相

关性较强的缘故衰减最大。 ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 由于码元长

度较短，受收发端移动导致的时延展宽的影响衰减

也很大。 而 ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ、ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ 及 ２ 种 ＰＬＦＭ 系

统衰减相对较小，２ 种 ＰＬＦＭ 系统在多普勒因子轴

上大约衰减了 ２ ｍ ／ ｓ，ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ 和 ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ 则大

约衰减了 １ ｍ ／ ｓ。 上述系统中，ＬＦＭ 及 ＰＬＦＭ 的系

统参 数 如 ３． ２ 节 所 述。 ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ、 ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ、
ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 系统的码元长度为 １５，１０，５ ｍｓ，频率间

隔为 ２００，４００，１ ２００ Ｈｚ。
４．２　 移动水声通信仿真结果分析

在这一部分，本文主要通过 ＬＦＭ 系统和 ＰＬＦＭ

系统在不同系统频谱利用率下的仿真结果，进一步

验证载波信号的相关性对基于相关解调的通信系统

性能的影响，并将其与传统 ＦＳＫ 系统性能进行

对比。
仿真所用信道基于 Ｂｅｌｌｈｏｐ 算法建立，所用数据

为 ２０１４ 年 １０ 月于三亚陵水的一组实测声速，信道

冲激响应及声速剖面如图 １０ 所示。 仿真距离３ ｋｍ，
总水深 ３００ ｍ，收发端垂直深度均为 ２０ ｍ。 收发端

相对速度设定为 １．５４ ｍ ／ ｓ，多普勒频移仿真方法与

４．１ 节中相同。

图 １０　 声速剖面及信道单位冲激响应

在通信系统参数的设置上，系统带宽设定为 ８～
１４ ｋＨｚ，将其分为 ３ 个互不重叠的子信道，并在各子

信道内进行 ８ 进制调制，码元带宽均为 １ ２００ Ｈｚ，码
元长度为 １５ ｍｓ，载波频率间隔 Δｆ 为 ２００ Ｈｚ。

基于上述仿真条件，首先对二进制的 ＦＤＭ⁃
ＴＰＬＦＭ、ＦＤＭ⁃ＤＰＬＦＭ 和 ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 通信系统的误码

率进行仿真对比，３ 个系统数据率均为 ２６４ ｂｉｔ ／ ｓ，系
统带宽 ８～１４ ｋＨｚ，码元带宽 Ｂ 为 １ ２００ Ｈｚ，码元长

度 Ｔ 为 １５ ｍｓ，同时传输的子频带数 Ｎｃ 为 ４，且各子

频带频率间隔为 １ ２００ Ｈｚ 即各子频带所占频段完

全不重叠。 如图 １１ 所示，３ 个系统的性能大体相

仿，在－７ ｄＢ 的接收信噪比下，误码率可以保持在

１０－３以下。 由于此时并没有进行 Ｍ 进制调制，信号

所占频段互不重叠，不同载波频率信号间的互相关

性对解调的干扰极小，而如 ２．４ 节中所写，ＤＰＬＦＭ
和 ＴＰＬＦＭ 在优化互相关性的同时，在自相关性上相

比 ＬＦＭ 略有损失，因此系统误码率略高于 ＬＦＭ。
ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 系统相比 ２ 个 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 系统有约 １ ｄＢ

·０１７·
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的增益。
结合上述结论，进一步在相同仿真条件下，将上

述 ３ 个系统与传统的 ２ＦＳＫ、４ＦＳＫ、８ＦＳＫ、１６ＦＳＫ 系

统进行性能对比。 ４ 种 ＦＳＫ 系统的系统速率均为

２６４ ｂｉｔ ／ ｓ，码元长度分别为 ３．７５，７．５，１１．２５，１５ ｍｓ，
载波间频率间隔分别为 ６ ０００，２ ０００，８００，４００ Ｈｚ。
从图 １１ 可以看到，由于系统带宽和系统速率一定，
传统的 ＦＳＫ 系统的码元长度与频率间隔相互制约。
２ＦＳＫ、４ＦＳＫ 系统虽然频率间隔较大，但由于码元长

度较短，收发端移动所带来的信号展宽对解调影响

较大，因此误码率较高。 而 ８ＦＳＫ、１６ＦＳＫ 系统虽然

码元长度较长，但频率间隔较小，受噪声影响严重，
因此误码率也较大。 而 ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 系统的误码率在

信噪比较低时，与 ＦＤＭ⁃ＬＦＭ、ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 相近，但随

着信噪比增加，误码率下降速度相对相关解调系统

较小。 此时，ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 系统速率为 ２６４ ｂｉｔ ／ ｓ，码元

长度为 １５ ｍｓ，频率间隔为 ８００ Ｈｚ。

图 １１　 二进制下相关解调系统与 ＦＳＫ 系统误码率对比

图 １２　 ８ 进制下相关解调系统与 ＦＳＫ 系统误码率对比

但在 ８ 进制调制模式下，由于各符号所对应信

号有较大的频段重叠，ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 系统的误码率大幅

增加。 但 ＰＬＦＭ 信号凭借自身的互相关性较低的特

性，使系统仍然可以在较低的信噪比下保持良好性

能。 在 ３ 级海况条件下，噪声级为 ５０ ｄＢ，当 ＦＤＭ⁃
ＰＬＦＭ 系统的发射声源级为 １５６ ｄＢ 时，３ ｋｍ 处的接

收信噪比为－５ ｄＢ，此时系统误码率可小于 １０－３。 图

１２ 给出了上述仿真结果，此时系统数据率均为

６００ ｂｉｔ ／ ｓ，系统参数如 ３．２ 节所述。 对于相同系统数

据率的 ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ、ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ、 ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 通信系

统，码元时长分别为 １５，１０，５ ｍｓ，频率间隔分别为

２００，４００，１ ２００ Ｈｚ。 其中 ＦＤＭ⁃４ＦＳＫ 性能最佳且与

ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 系统性能相仿。 ＦＤＭ⁃８ＦＳＫ 由于频率间

隔较小，受噪声影响，误码率较高。 而 ＦＤＭ⁃２ＦＳＫ 则

由于码元长度较短，在信号时延展宽的作用下，同样

拥有较高的误码率。 且 ３ 个系统误码率均远高于

ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 系统。
上述仿真结果及结论证实了，在本文仿真条件

下，利用 ＬＦＭ、ＰＬＦＭ 等信号进行扩频调制及相关解

调的系统，在系统速率相同时，抗多普勒频移方面优

于 ＯＦＤＭ 系统，略弱于 ＦＳＫ 系统。 从调制方式来

看，由于扩频调制系统同时采用正向信号和反向信

号进行调制，因此在相同系统带宽下，相对于 ＦＳＫ
系统，扩频调制系统的频带资源更加充足，且结合相

关解调的扩频信号相比 ＦＳＫ 系统中的单频信号有

更强的抗噪特性。 因此，在系统频带资源有限的条

件下，无论 ＬＦＭ 系统还是 ＰＬＦＭ 系统相较传统 ＦＳＫ
系统都有更低的误码率。 而对于相关解调系统中，
不同频率下载波信号较强的互相关性是制约传统

ＬＦＭ 通信系统频谱利用率的重要因素，用 ＰＬＦＭ 信

号代替 ＬＦＭ 信号作为载波信号可大幅提升系统的

频谱利用率。

５　 结　 论

凭借信号的抗多普勒频移和抗噪特性，在多普

勒频移较低的条件下，基于拷贝相关解调的水声

ＬＦＭ 通信系统相对于 ＯＦＤＭ 系统有着不用进行多

普勒频移补偿的优势。 基于这一结论，本文对 ＬＦＭ
信号及 ２ 种典型的 ＰＬＦＭ 信号的相关性进行了分

析。 结果表明，ＰＬＦＭ 信号在损失少量自相关性的

代价下，相对传统 ＬＦＭ 信号有更低的互相关性。 结

合上述结论，提出了 Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 浅海中程移动

·１１７·
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水声通信方法。 在有限系统带宽及高频谱复用率的

条件下，Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＰＬＦＭ 的误码率极大的优于传统

Ｍ 元 ＦＤＭ⁃ＬＦＭ 水声通信系统，且在系统频带资源

有限的条件下，相较传统 ＦＳＫ 系统有更低的误码

率。 在 ８ ～ １４ ｋＨｚ 的系统带宽，６００ ｂｉｔ ／ ｓ 的数据率

的条件下，在 － ４ ｄＢ 的接收信噪比处，Ｍ 元 ＦＤＭ⁃
ＰＬＦＭ 水声通信系统的误码率仍可保持在 １０－３

以下。
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