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无导频扩频解扩*
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摘要　针对深海远程水声通信, 提出了一种基于信道先验的簇约束无导频扩频解扩算法。该算法利用深海远程声道轴通信信

道结构随时间缓变特性, 将序列检测提取的簇区域信息作为无导频信道估计算法中无导频扩频解扩的约束信息, 对信道区域

与非信道区域进行区分, 充分利用信道结构信息和扩频码正交性对接收信号进行解扩。实测信道仿真和海试结果表明, 在深

海远程声道轴信道条件下, 所提算法性能优于传统信道均衡解扩结果, 相较于无导频信道估计方法, 所提算法可以在不进行后

续迭代信道均衡的情况下得到最优结果, 在降低算法计算复杂度的同时, 平均误码率降低 1~2个数量级。
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Abstract    A  cluster-restricted  pilot-free  spread  spectrum  despreading  algorithm  is  proposed  for  long-range  underwater  acoustic

communication in deep sea. Utilizing the characteristic that the deep-sea channel structure changes slowly within a period of time,

the channel prior cluster area information obtained by the pre-transmission pilot sequence is used as the constrain in the first step of

pilot-free  channel  estimation  (PFCE)  algorithm  to  divide  the  channel  estimate  result  into  channel  and  non-channel  regions.  The

experimental results show that the proposed method outperforms the traditional channel equalization despreading algorithm, and has

a  significant  improvement  compared to  the  PFCE algorithm.  Compared with  the  PFCE,  the  proposed method can reach the  better

performance without subsequent iterative channel equalization, lower the computational complexity, and reduce the average bit error

rate by 1 to 2 orders.
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引言

水声信道存在频率敏感的大尺度衰落和低速水

声传播引起的复杂小尺度衰落, 导致可用带宽有限、

多径时延较长、多普勒频偏较大 [1-3], 需要较为复杂

的发射端[4] 或接收端[5] 设计才能均衡信道对信号造

成的影响。随着通信技术的发展, 水声通信的相关

研究正在从浅海近程高速通信转向深海远程稳健通

信[6]。相较于浅海近程, 深海远程信道最大多径时延

长, 且信道结构复杂, 呈现簇稀疏结构, 接收信号信

噪比较低[7]。分集方法利用信号的相关性和噪声的

随机性, 是解决接收端低信噪比的有效手段[8-10]。然

而, 相较于时域分集和频域分集, 扩频技术在抗低信

噪比的同时, 具有更好的抗干扰能力和抗信道衰落

能力[11-12]。

扩频通信的通信速率主要受正交扩频码组数量

的影响, 有限扩频长度下, 正交扩频码组的数量基本

固定。为了提高扩频通信速率, 同时降低接收机复

杂度, 文献 [13]提出循环移位 (CSK)扩频方法, 将自

相关性能优秀的扩频序列移位组成扩频码组, 在接

收端通过快速相关估计时延进行解扩。文献 [14]将
循环移位键控技术与 M 元扩频技术相结合, 要求扩

频序列同时具有良好的自相关和互相关特性, 并通

过正交双通道分别扩频, 进一步提高了扩频通信的

传输速率。文献 [15]将 M 元混沌扩频和 Pattern时

延差编码相结合, 将信息调制到码片在码元窗中出

现的时延信息上, 同时相邻码元采用不同 M 元扩频

序列, 提高了其抗多径能力。以上大多基于单载波

直接序列扩频体制, 通过将扩频码的相关特性与同

步时延信息相结合, 来提高扩频通信的传输速率。

正交频分复用 (OFDM)技术具有高频谱利用率,
其与扩频技术相结合的正交多载波扩频 (OMCSS)
技术进一步提高了扩频通信的传输速率[16-20]。文献

[17]将 OFDM调制后的波形进行时域扩频 , 在提高

通信传输速率的同时, 增加了子载波带宽, 但在一定

程度上破坏了 OFDM子载波间的正交性。为了保

留 OFDM子载波正交特性的同时进行扩频 , 文献

[18]将 M 元扩频、CSK扩频和正交多载波相结合 ,
在扩频的同时, 使扩频码片持续时间与 OFDM符号

时间一致, 保证了 OFDM符号的子载波正交性。然

而上述多载波扩频均需利用导频对信道进行估计 ,
对接收信号均衡后再进行解扩。为了进一步提高扩

频通信的传输速率, 文献 [19]假设接收端已知信道

状态和噪声信息, 对发送端信号进行预处理, 从而在

无需导频信息的情况下进行接收端的接收和正确解

扩, 然而当信道发生变化, 此方法需在发送端更新信

道状态和噪声信息 , 从而降低了实际信息传输速

率。文献 [20]提出了一种适合稀疏水声信道环境的

OMCSS水声通信无导频信道估计 (PFCE)方法 , 该
方法首先利用水声信道的稀疏特性对扩频码进行无

导频扩频解扩, 然后将解扩后的数据重构作为已知

导频, 进行全子载波的迭代信道估计与信道均衡解

扩。这一方法能够在初始解扩结果较好的情况下估

计出较为准确的信道信息, 从而在迭代中提高解扩

的正确率。然而, 深海远程条件下, 信道复杂且多径

时延长, 接收信噪比低, 无导频扩频解扩算法受簇稀

疏多径和噪声干扰, 估计信道稀疏度不明显, 性能有

所下降, 导致后续迭代效果不佳。对于深海远程水

声信道, 文献 [21]通过前导序列和后导序列进行相

关同步, 对匹配滤波结果进行序列检测得到信道多

径簇位置, 并将簇位置信息用于之后的同步正交匹

配追踪 (SOMP)信道估计中, 一定程度上降低了噪声

对信道估计的影响, 提升了信道估计的准确度。

本文针对深海远程声道轴信道下 OMCSS通信

无导频信道估计中的无导频扩频解扩方法受长时延

簇稀疏信道和噪声影响、性能不佳的问题, 提出了一

种基于信道先验的簇约束无导频扩频解扩 (Cluster-
Restrict  Pilot-Free  Spread  Spectrum  De-spread,  CR-
PFSD)算法。首先, 利用前导序列进行匹配滤波, 使
用改进的 Page序列检测器对信道簇区域进行定位;
然后, 将得到的信道先验信息作为约束对簇区域和

非簇区域进行区分, 将簇区域和非簇区域之间的峰

值因子作为性能指标进行无导频扩频解扩。相较于

文献 [20], 该方法在考虑到信道稀疏性的同时, 利用

了深海远程信道结构的缓变特性, 根据簇区域信息

对无导频扩频解扩这一步骤进行约束, 提高了算法

初步解扩结果的准确性和算法的鲁棒性。此外, 还
对其进行了迭代均衡和簇约束迭代均衡测试, 发现

由于信道估计算法性能限制, 解扩性能没有被进一

步优化。为此还测试了全导频信道估计后的均衡解

扩结果, 发现其性能依然无法达到本文所提算法的

性能。因此, 本文所提方法能够在不进行后续迭代

的情况下得到最优结果, 在提升算法性能的同时, 降
低了原算法的计算复杂度。 

1　系统描述
 

1.1　正交多载波扩频系统

正交多载波扩频 (OMCSS)系统的发射机原理
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图如图 1所示。待发送信息经过串并转换得到并行

数据流, 数据流中的数据根据扩频码组的数量进行

组合, 其组合结果作为映射扩频码组序号, 映射后的

扩频码片调制在基带的不同子载波上, 通过 IFFT进

行快速 OFDM调制, 将频域信息转换到时域, 最后与

载波相乘, 滤波后得到最终的发射信号。

假设选取 M 组相互正交的扩频码组成扩频矩阵:
 

SM×N =


S0

S1

...
SM−1

 =
s0,0 s0,1 s0,2 · · · s0,N−1

s1,0 s1,1 s1,2 · · · s1,N−1

...
...

...
. . .

...
sM−1,0 sM−1,1 sM−1,2 · · · sM−1,N−1

 , (1)

SM×N sm,n

Nc

Nc =

L×N

其中, M 表示扩频码组数, N 表示扩频码长度。扩频

矩阵    中的每一个元素    都由一个绝对值为

1的复数构成, 每个 OFDM符号包含    个子载波, 子
载波正好可以被扩频码长度分成 L 份 , 其中  

 , 假设每组扩频码在 OFDM并行子载波上顺序

排列, 那么一个 OMCSS的基带时域信号可以由频域

离散逆傅里叶变换为
 

xbase(t) =
∞∑

i=−∞

L−1∑
l=0

N−1∑
n=0

sal(i),ng(t− iT )ej2π(lN+n)∆ f (t−iT ), (2)

al(i) ∈ [1,M]

g(t) ∆ f

其中 ,     表示第 i 个 OFDM符号中第 l 个
扩频码的映射序号,    表示矩形脉冲,    表示频域

子载波间隔。

假设信道的多径位置 , 也就是信道结构在一帧

OMCSS信号帧的时间内是时不变的, 且忽略不同路

径间细微的多普勒因子浮动, 水声信道可以建模为
 

h(t, τ) =
P∑

p=1

Apδ(t− (τp−αt)), (3)

Ap τp

α

其中, P 表示多径数,     表示第 p 条多径的幅度,   
表示第 p 条多径的相对时延,    表示一帧水声信道不

同多径统一的多普勒因子。

信号发射后经过信道衰减和噪声叠加, 在接收

端可表示为 

r(t) =x(t)∗h(t, τ)+w(t) =
P∑

p=1

Apx(t− (τp−αt))+w(t), (4)

∗ w(t)其中,    表示卷积,    表示高斯白噪声。

利用前导信号和后导信号进行同步和多普勒估

计, 通过重采样进行多普勒补偿, 并将信号通过 FFT
转换为频域, 可以得到 

R = HX+W, (5)

R ∈ CNc×1 H ∈ CNc×Nc

X ∈ CNc×1

W ∈ CNc×1

其中,    表示接收信号的频域响应,  
为对角矩阵, 表示信道频域响应,    表示发射

信号的频域响应, 其由 L 个不同的扩频码片串行排

列组成,    表示噪声的频域响应。 

1.2　无导频信道估计算法

无导频信道估计的核心在于正交和匹配, 不同

扩频码片之间的正交性确保了选择正确码片与其他

码片所得信道结果的差异性, 然后利用信道本身的

稀疏性, 来判断正确的码片分组, 从而实现无导频情

况下的正确解扩。下面简单介绍一下 PFCE的处理

流程。

假设 OMCSS频域上每一组调制的扩频码相邻

顺序放置 , 可将对角矩阵 H表示为分块对角矩阵 ,
式 (5)可表示为 

 

串

并

转

换

扩频码

映射

扩频映射矩阵

并

串

转

换

a1(i)

a2(i)

aL−1(i)

a0(i)







∑

扩频

OFDM调制
IFFT

xbase(t) xbase(t)

cos2π0Δf t

cos2πΔf t

cos2π(N−1)Δf t

cos2π(Nc−1)Δf t

cos2πfct

sa0(i),0

sa1(i),1

sa1(i),N−1

图 1    OMCSS发射机原理图
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
R0

R1

...

RL

︸︷︷︸
:=R

=


H0 0 · · · 0
0 H1 · · · 0
...

...
. . .

...
0 0 · · · HL

︸                        ︷︷                        ︸
:=H


ST

a0

ST
a1

...

ST
aL−1

︸︷︷︸
:=X

+


W0

W1

...

WL−1

︸ ︷︷ ︸
:=W

. (6)

Sal
Sm

Hl Rl = HlST
m+Wl m′ = m

Ĥl

⟨
Ĥl

⟩
j
=

rl
js
∗
m′ , j = ⟨Hl⟩ j+wl

js
∗
m, j Ĥl

ĥl

假设第 l 组扩频码放置的扩频码    为    , 其调

制子载波对应信道频域响应对角矩阵中的子对角矩

阵为    , 则    , 当匹配扩频码序号  

时 , 得到信道响应向量    , 其对应元素  

 。当信噪比较高时, 信道估计  

的时域响应   是稀疏的。

m′ , m
⟨
Ĥl

⟩
j
= rl

js
∗
m′ , j =

⟨Hl⟩ jsm, js∗m′ , j+wl
js
∗
m′ , j

Ĥl

ĥl

h̃l

当匹配的扩频码序号    时 ,   

 。由于扩频矩阵的扩频码具有较

好的自相关性和较低的互相关性, 此时信道频域响

应与一个近似噪声的随机相位相乘, 其信道估计  

的时域响应    是非稀疏的[20]。将得到的时域响应归

一化为   , 即
 

h̃l = fnorm (̂hl), (7)

fnorm(·)其中,    表示归一化函数, 通过计算信道时域响

应的能量累加来判断信道的稀疏性, 选择能量累加

和最小的扩频序列作为初步解扩结果, 即 

âl = arg min
m=0,1,·,M−1

∥∥∥∥h̃m
l

∥∥∥∥
2
, (8)

∥·∥2 h̃m
l

Sm

其中,     表示向量的 l2-范数,     表示第 l 组子载波

匹配扩频码为   时的归一化时域信道响应。

以上为 PFCE的第一步无导频扩频解扩, 由于扩

频码长有限, 其信道估计结果精度较低, 在低信噪比

和复杂信道下不能对扩频码序号进行有效的分辨 ,
因此文献 [20]在此基础上加上了基于符号判决的判

决反馈信道估计, 其迭代算法如表 1所示。
 
 

表 1    PFCE迭代算法

â0输入:  

â0 X̂0　1. 对   进行多载波扩频, 得到重构频域信号   。

X̂0 Ψ

Hu
MP

　2. 将重构频域信号   作为已知导频, 得到字典矩阵   。利用匹

配追踪算法(MP)得到信道匹配估计结果   。

Hu
MP Hu

MMSE　3. 根据式(9)对信道估计结果   进行修正, 得到   。

Hu
MMSE

âu

　4. 利用   对接收信号R进行均衡, 并使用积分解扩对均衡

后的扩频信号进行解调, 得到数据解调信息   。

âPFCE

　5. 重复步骤1~4直到迭代中止条件满足,得到最终的映射序列估

计结果   。

âPFCE输出:  
 

Ψ ∈
CNc×LTg LTg

表 1中 u 表示算法迭代次数 , 字典矩阵  

 ,     为 OFDM符号的循环前缀长度。第 3步

的信道估计修正如下: 

Hu
MMSE = Ru

HH FH
{
Ru

HH+σ
2
(
Xu(Xu)H

)−1
INc

}−1

Hu
MP, (9)

Ru
HH其中,    表示信道自相关矩阵。 

2　簇约束无导频扩频解扩

簇约束无导频扩频解扩方法利用了深海远程信

道在一定时间内的相关性以及信道呈较稳定簇状分

布的特性, 在对不同扩频码片遍历得到对应的归一

化信道响应后, 通过信道先验信息约束, 更好地利用

不同扩频码组之间的正交性 , 对信道特征进行匹

配。对于深海远程通信中存在的长时延复杂多径和

低信噪比问题, 信道先验信息约束能够有效提高无

导频扩频解扩的准确性和可靠性。簇约束无导频扩

频解扩 (CR-PFSD)具体流程图如图 2所示。
 
 

改进的
Page 序列检测

扩频码组
矩阵

前导码信息
簇位置选择

矩阵
簇约束信道
估计峰值
因子挑选

信道估计
频域信息

归一化信道
估计

解扩结果

图 2    簇约束无导频扩频解扩流程图
  

2.1　改进的 Page 序列检测算法

xLFM(t)

信息传输过程中, 为了能够准确定位一帧信号

的起始位置, 一般需要在一帧信号的首部添加一段

已知信息作为前导信号。前导信号需要有较好的相

关特性 , 因同时具有多普勒不敏感特性 , 线性调频

(LFM)被广泛使用。已知线性调频信号    经过

信道后表示为 

yLFM(t) = xLFM(t)∗h(t)+w(t). (10)

利用本地已知前导序列与接收信号进行匹配滤

波可得, 

rLFM(t) =yLFM(t)∗ xLFM(−t) =
P∑

p=1

Ape2π fcτp rxx(t−τp)+ rxw(t), (11)

rxx(t) xLFM(t) rxw(t) xLFM(t)

w(t)

其中 ,     是    的自相关函数 ,     是  

和环境噪声   的互相关函数。

由于深海远程声道轴接收信号在传输过程中存

在多次海底海面反射, 有限长线性调频信号匹配滤

波所得到的信道响应呈簇状分布。因此可以使用随

机序列检测方法 Page Test[22] 对匹配滤波结果的簇位
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rxw(t)

置进行检测。在一定的信噪比下, 前导信号和噪声

的相关    会造成 Page序列检测器虚警, 从而造成

信道簇位置的误判。为了减少噪声对序列检测性能

的影响, 对匹配滤波结果进行一定的预处理。 

cLFM(t) = |rLFM(t)| −ε, (12)

ε其中 ,     为噪声干扰抑制因子。本文根据正负梯度

LFM信号的互相关特性, 设定自适应的噪声干扰抑

制因子, 其计算表达式为 

ε = E(
∣∣∣yLFM(t)∗ x−LFM(−t)

∣∣∣), (13)

x−LFM(t) xLFM(t)

cLFM(t)

cLFM[n]

其中,    表示线性调频信号    的同频带负梯

度信号。由于实际接收信号为离散信号 , 将  

离散化表示为   。Page序列累加和可定义为 

TPage[n] =


max{0,TPage[n−1]+ cLFM[n]},

TPage[n−1] < Γ(L)
th ,

min{Γ(H)
th ,TPage[n−1]+ cLFM[n]},

TPage[n−1] > Γ(L)
th ,

(14)

Γ(L)
th Γ(H)

th其中,    和    分别表示 Page序列累加和的判决下

限和判决上限。由于同步到多径时会产生一个较大

的梯度, 为了更加敏感的定位多径的位置, 本文设置

一个较小的上限阈值。同时, 为了减少误判, 对所取

多径簇的采样点数进行了限定, 簇区域起止位置判

定可由下式表示:  

TPage [n−1] < Γ(L)
th 且TPage [n] > Γ(L)

th

→ nc
s = n, n = n+1,

TPage [n−1] > Γ(L)
th 且TPage [n] < Γ(L)

th

→ nc
e = n, n = n+1, c = c+1,

s.t. nc
e−nc

s > ξ, (15)

nc
s nc

e

ξ

其中,    为第 c 簇多径的起始点位,    为第 c 簇多径

的终止点位,     由经验设定, 为多径簇区域的最小采

样点数。对多径簇采样点数的限定也可以替换为对

匹配滤波结果进行滑动平均, 即 

ĉLFM[n] =
n+ξ/2−1∑
i=n−ξ/2

c[i]/ξ. (16)
 

2.2　簇约束信道估计峰值因子挑选

CPage = {n|n ∈ ∪
c∈[1,Nc]

(nc
s,n

c
e)}

经过改进的 Page序列检测器提取的信道簇位

置区域信息可表示为    , 将其

进一步表示为簇位置选择矩阵: 

Φ = diag(ϕ1, · · · ,ϕk, · · · ,ϕK), ϕk ∈ {0,1}, (17)

k ∈CPage

ϕk = 1 k <CPage ϕk = 0

其中, K 表示 OMCSS符号的采样点数, 当    时,
 , 当   时,    。

h̃

无导频信道估计方法充分利用了不同扩频码片

正交性和水声信道的稀疏性进行扩频码的解映射。

对于深海远程声道轴信道, 如 150 km处的声道轴信

道 , 虽然其主径较为明显 , 但其信道多径数量较多 ,
且最大多径时延较长, 远距离传播损失使接收信号

信噪比较低。根据文献 [21]可知, 在不添加信道簇

约束的情况下, 有限长子载波对长时延簇稀疏信道

的估计并不准确 , 易将噪声部分误判为信道多径。

低信噪比加剧了这一影响, 从而使匹配扩频码所估

信道的稀疏性并不明显。在此情况下, 仅通过比较

不同扩频码所得归一化时域冲激响应    的总能量这

一指标, 并不能准确判断扩频码组的序号。

h̃

为了更加准确地进行无导频扩频解扩, 改进的

无导频扩频解扩方法利用信道先验信息, 对 1.2节所

述不同扩频码片匹配信道估计所得归一化时域冲激

响应   稀疏性的衡量指标进一步细化。

Φ

h̃ m

âCR-PFSD

根据式 (17)所得的簇位置选择矩阵    对归一化

时域冲激响应    进行约束, 对发送扩频码组序号    的

估计值   可表示为 

âCR-PFSD = arg max
m=0,1,...,M−1

∥∥∥∥Φh̃m

∥∥∥∥
∞∥∥∥∥(I−Φ)h̃m

∥∥∥∥
2

/ (
K − tr(Φ)) , (18)

h̃m ∈ RK×1 Φ ∈ RK×K Φ

h̃m

其中 ,     ,     , 通过簇位置选择矩阵  

对归一化时域冲激响应    进行划分, 根据一帧内信

道簇位置信息不变的特性, 将簇区域内的时域响应

作为实际信道响应, 取其能量最大值作为信道主径

能量; 将簇区域外的时域响应作为噪声干扰, 取其平

均能量, 计算簇位置约束条件下的归一化时域冲激

响应峰值因子的大小, 作为无导频扩频解扩的衡量

指标。

所提算法主要针对主径明显, 信道最大多径时

延在 100~300 ms的簇稀疏信道, 即 100~150 km的声

道轴信道, 通过提取的信道簇区域信息, 充分利用扩

频码正交性, 提高低信噪比下无导频扩频解扩算法

性能。对于信道主径并不明显, 存在多个连续峰值,
且信道最大多径时延超出循环前缀, 达到 1~3 s的深

海远程影区信道, 由于有限长度接收信号存在符号

间干扰, 信道估计结果无法包括完整信道, 且有限长

度扩频码难以对连续峰值进行有效分辨, 造成峰值

叠加从而导致非信道区域存在较高峰值等问题, 所
提算法并不适用。 

2.3　算法计算复杂度分析

所提出的 CR-PFSD算法在 PFCE算法第一步无

导频扩频解扩的基础上进行簇约束, 分别提取不同
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LTg

LLFM O(LTgLLFM)

LTg O(LTg)

O(LTgLLFM)

LTg η Nc

O(µηNcLTg)

LLFM Nc

η

8192LLFM

120296LLFM

1202960LLFM

扩频码匹配信道估计的信道和噪声部分, 对信道结

构进行匹配, 进一步提高算法对扩频码正交性的利

用, 相较于 PFCE算法, 所提算法在信道估计和扩频

码片识别的计算复杂度基本一致, 区别在于其不需

要进行后续的迭代均衡, 只需在同步后进行信道结

构提取。其中对信道结构进行提取主要计算步骤对

应式 (13)、式 (14)和式 (15), 其中匹配滤波在同步时

已进行计算, 式 (13)为噪声干扰抑制因子计算, 其计

算复杂度与信号循环前缀长度    与 LFM信号长度

 的乘积成正比 , 为    , 式 (14)和式 (15)
均与循环前缀长度    成正比 , 为    , 由于多径

簇数量远小于循环前缀长度, 将其省略, 则信道先验

信息获取的计算复杂度为    ; 迭代均衡使用

了MP信道估计方法, 其计算复杂度与循环前缀长度

 、稀疏度    、迭代次数 u 和子载波数    的乘积成

正比 , 即    。仿真过程中 ,  LFM信号长度

 为 8192, 子载波数    为 1367, 假设已知信道稀

疏度    为 22, 迭代次数 u 为 1, 一帧符号数为 10, 复数

乘法中乘加各为实数乘加的 4倍 , 则信道先验信息

获取和迭代均衡的计算复杂度分别为    和

 , 由于信道先验信息获取仅在每一帧的

开始进行计算, 而 PFCE对于每一个 OMCSS符号均

需要进行迭代均衡, 因此一帧信号迭代均衡的计算

复杂度为    。综上所述, 所提算法计算复

杂度相较于原算法有所下降。 

3　仿真与实验结果

对所提方法的性能分别进行了仿真和实验验证,
对无导频信道估计 (PFCE)和本文所提出的簇约束

无导频扩频解扩 (CR-PFSD)方法的性能进行对比分

析 , 仿真还引入了 1/4导频均衡解扩、簇约束的

1/4导频均衡解扩和簇约束的全导频均衡解扩作为

对照, 使用的信道估计方法为正交匹配追踪 (OMP),
导频为梳状导频。在仿真和实验分析中, 首先对比

分析了原算法在第 1步中添加信道先验约束对稀疏

性检测性能的提升, 然后对比分析了相同信道条件

下不同解扩算法的性能。 

3.1　仿真实验结果及分析

TCP TOMCSS

TCP : TOMCSS = 1 : 2

正交多载波扩频 (OMCSS)系统的发射帧结构

如图 3所示。发射信号的每一帧包括 1个前导序列、

1个后导序列和 10 个 OMCSS符号块。其中前导序

列和后导序列采用对多普勒频移不敏感的 LFM信

号, 用于定位信号起始位置, 并定位多普勒因子的估

计和信道多径区域位置 , 每个 OMCSS符号块总时

长 T 为 1 s, 由循环前缀 (CP)和 OMCSS符号组成, 其
持续时间    和    分别是 0.33 s和 0.67 s, 其中

 , 发射信号的具体参数见表 2。根

据表 2可以计算出 OMCSS通信速率 (单位: bit/s): 

R =
TOMCSS

TOMCSS+TCP
· log2M

N
·B · rc = 62.5 bit/s. (19)

  

表 2    OMCSS发射信号仿真参数

参数 符号 仿真取值

码率 rc 0.5

带宽 (kHz) B 2

总子载波数 Nc 1365

导频子载波数 NP 341

数据子载波数 ND 1024

子载波间隔 (Hz) ∆ f 1.46

OMCSS符号块周期 (s) T 1

循环前缀长度 (s) TCP 0.33

采样率 (kHz) fs 48

扩频码长度 N 16

扩频码组数 M 4
 

Γ(L)
th Γ(H)

th

仿真信道为实测深海 150 km水声通信数据中

提取的远程声道轴信道, 如图 4所示, 信道稀疏度为

22, 最大多径时延为 320 ms。图 5和图 6展示了仿

真信噪比为 5 dB时滑动平均前后的 Page序列检测

的结果 , 参考文献 [21]并结合实测经验确定其中

Page序列检测器的门限    和    分别为 0.3和 0.4,
滑动滤波器长度为 15。从图中可以看出, 在信噪比

较低的情况下, 噪声会影响 Page序列检测器的检测

结果, 使检测结果出现过多的毛刺, 同时导致部分时

刻出现虚警。对匹配滤波结果进行平滑后, Page序

列检测器毛刺减少, 有效提高了低信噪比条件下, 信

 

···
后导
信号

前导
信号

保护
间隔

保护
间隔

OMCSS 符号块 OMCSS 符号块 OMCSS 符号块

0.341 s 0.341 s 0.341 s 0.341 s

循环

前缀
OMCSS 符号

0.33 s 0.67 s

10 s

图 3    OMCSS发射帧结构
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道多径簇位置估计准确率。

图 7分别对比了 1/4导频情况下均衡后积分解

扩、无导频扩频解扩和本文所提的簇约束无导频扩

频解扩算法的性能, 从图中可以看出, 由于信道多径

时延较长, 多径复杂, 信道估计性能较差, 导致均衡

后解扩误码率较高, 而利用水声信道稀疏性和扩频

码组正交性的无导频解扩可以在未进行信道均衡的

情况下进行解扩。对比两组无导频解扩结果, 可以

看出, 使用信道先验进行簇约束的无导频解扩方法

性能要优于未添加信道先验的解扩结果, 在误码率

为 10−4 时, 其可达信噪比降低了 4.5 dB。

E s

图 8展示了信噪比为 7 dB时一组无导频扩频解

扩时选择不同扩频码片得到的信道估计结果, 其中

 表示平均能量。其正确的扩频码组序号为 2, 此时

通过取归一化信道平均能量最小值这一指标所得结

果为 4。图中虚线为归一化信道估计结果, 实线为簇

区域选择的点相互连接得到的簇区域信道结果。子

图 (a)(c)(d)中 , 簇区域外的非信道区域存在较高幅

值; 子图 (b)中, 簇区域信道结构与图 4中的仿真信

道相匹配。将信道先验簇区域位置信息作为约束 ,
得到簇约束信道估计峰值因子分别为 1.5585, 3.0185,
1.8229, 1.9864, 挑选其最大值, 得到正确的解扩结果。

图 9分别对比了无导频扩频解扩、PFCE、CR-
PFCE、本文所提算法、CR-PFSD-PFCE和全导频均

衡解扩的误码率结果 , 其中 CR-PFCE表示对 PFCE
迭代均衡中的信道估计进行簇约束, CR-PFSD-PFCE
是指在本文所提算法的基础上进行簇约束的迭代均

衡。簇约束迭代均衡和全导频均衡解扩采用 OMP
进行信道估计, 假设已知信道稀疏度, 即稀疏度设定

为 22。误码率为 10−4 时 , 簇约束后 PFCE算法对应

的信噪比相较于簇约束前降低了 0.5 dB, 而本文所提

算法在进行迭代均衡后, 性能有所下降。因此本文

对簇约束的全导频已知信道均衡解扩性能进行仿真,
其中信道估计算法为 OMP算法 , 从结果可以看出 ,
簇约束全导频信道均衡解扩的性能与本文算法迭代

后的性能曲线基本重合, 迭代后的性能下降是由低

信噪比下 OMP信道估计性能达到估计平层所致。

综上所述 , 所提算法在误码率为 10−4 时 , 相较于

PFCE算法性能的可达信噪比降低约 3.5 dB, 在无迭

代均衡的情况下达到最优, 降低算法计算复杂度的

同时提高了算法误码率性能。 

3.2　海试实验结果及分析

为了验证 CR-PFSD算法的可靠性, 2023年 8月
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图 4    仿真信道冲激响应
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在深海海域开展了深海远程水声通信实验。发射船

采用定点发射方式, 换能器深度为 1050 m, 收发距离

为 150 km, 接收阵为定点垂直阵 , 阵深跨度为 46~
5000 m, 选择垂直阵水听器深度在 900~1150 m之间,
从发射点到接收点的平均海深约为 5000 m。图 10
和图 11分别为通信实验具体环境以及水文测量获

取的接收站点附近声速剖面, 由图 11可知声道轴大

致在 1000 m深。

发射信号帧结构如图 3所示 , 带内平均声源级

为 136 dB, 发射信号具体参数见表 3。发射信号一个

符号块的总时长为 1 s, 其中符号时间长度为 0.67 s,
循环前缀长度为 0.33 s。一帧信号中, 包含 1个前导

序列、1个后导序列和 10个 OMCSS符号块。发射

信号总时长为 11 s。

图 12和图 13分别展示了接收深度为 1009 m时

不同时刻 OMCSS符号对应多普勒速度和不同方法

性能对比。从图 12中可以看出, 虽然信号收发方式

为定点收发, 但是收发两端始终存在一定的多普勒

速度, 这主要是由水体起伏、海流造成接收阵摆动等

因素造成的。其中收发两端多普勒速度在−0.15~
0.45 m/s之间波动, 造成的最大频率偏移小于子载波

间隔的 1/2。且多普勒速度基本稳定在 0.15 m/s, 通
过前后导码相关最大值之间的时间差变化进行多普

勒因子的估计, 并采用时域重采样的方式进行多普

勒补偿。图 13对比了簇约束前后无导频扩频解扩

方法的原始误码率, 簇约束后无导频扩频解扩性能

存在明显提升, 实测结果与仿真结果相符, 其中部分
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符号原始误码率达到 0。表 4展示了簇约束前后无

导频扩频解扩性能的原始误码率统计结果, 结合表 4
数据可知, 簇约束后无导频扩频解扩性能相较于无

簇约束的方法在原始误码率上降低了 66%, 译码后

误码率达到 10−4。
图 14分别展示了 909 m, 1009 m, 1109 m三个深

度下接收信号的匹配滤波结果、接收信噪比和不同

算法的误码率性能, 其中匹配滤波为 2 s长线性调频

信号所得 ,  PFCE算法中 MP信道估计和 CR-PFCE、
CR-PFSD-PFCE算法中 OMP信道估计稀疏度假设

已知, 即为匹配滤波提取稀疏信道稀疏度。三个深

度下信道主径均位于多径末尾, 主要多径的最大多

径时延在 330 ms之内, 信道多径数量较多, 且呈簇状

稀疏分布。接收信号信噪比随接收帧的不同也不断

变化, 其中从 909 m至 1109 m深度, 整体信噪比呈一

个逐渐降低的趋势 ,  909 m时信噪比为 11~16.5 dB,
1009 m时信噪比为 9.5~14 dB,  1109 m时信噪比为

7.5~12 dB。三个深度下不同算法的误码率整体趋势

也与信噪比降低的整体趋势相符 , 其中原有方法

PFCE在长多径簇稀疏信道下效果不佳, 对原方法进

行簇约束后, CR-PFCE性能相较于无导频扩频解扩

和 PFCE有明显提升。由于信道多径复杂且信噪比

低, 随着用于估计信道的子载波数量增多, 信道估计

性能逐渐达到性能上限, 本文所提算法在进行后续

迭代均衡的过程中性能下降。虽然 CR-PFSD-PFCE

算法的性能仍优于 CR-PFCE算法的性能, 但是相较

于本文所提算法, 其性能有所下降。从图中可以明

显看出本文所提方法 CR-PFSD的性能要优于对其

进行迭代均衡后的性能, 因此无需进行迭代均衡。

表 5展示了对三个深度下所有帧进行平均后的

性能对比 , 所提方法优于 1/4导频均衡解扩和簇约

束 1/4导频均衡解扩方法, 相较于原方法, 本文所提

算法原始误码率降低了 70%, 译码后误码率为 10−4,

海试结果与仿真结果相符。
 

 

表 3    OMCSS实验发射信号参数

参数 符号 仿真取值

码率 rc 0.5

带宽 B —

总子载波数 Nc 1365

导频子载波数 NP 341

数据子载波数 ND 1024

子载波间隔 (Hz) ∆ f 1.46

OMCSS符号块周期 (s) T 1

循环前缀长度 (s) TCP 0.33

采样率 (kHz) fs 48

扩频码长度 N 16

扩频码组数 M 4

 

表 4    不同解扩算法误码率对比

解扩算法 原始误码率 译码误码率

无导频扩频解扩 0.047 1.8 × 10−2

簇约束无导频扩频解扩 0.016 1 × 10−4

 

表 5    阵元平均后算法性能对比

解扩算法 原始误码率 译码误码率

1/4导频均衡解扩 0.27 0.46

簇约束1/4导频均衡解扩 0.09 7 × 10−2

无导频扩频解扩 0.049 2.5 × 10−2

PFCE 0.05 3 × 10−2

CR-PFCE 0.036 6 × 10−3

CR-PFSD 0.015 1 × 10−4

CR-PFSD-PFCE 0.03 1 × 10−3
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4　结论

针对深海远程水声通信大时延、复杂多径信道

和低信噪比条件下, 无导频信道估计难以对正交多

载波扩频进行正确解扩的问题, 提出了一种簇约束

的正交多载波无导频扩频解扩方法。在通过发射信

号前导序列获得信道先验簇区域位置矩阵后, 将归

一化信道估计结果分为信道区域和噪声区域, 得到

信道区域峰值相较于非信道区域均值的峰值因子。

根据深海远程声道轴信道结构缓变特性, 在利用信

道稀疏性和扩频码组之间正交性的基础上, 进一步

利用信道的结构信息, 提高了对初始信道估计的匹

配精度, 降低了无导频扩频解扩的误码率。实验结

果表明, 该方法较有导频信道估计和 PFCE算法具有

性能优势, 在深海远程复杂信道条件下, 该方法在无

导频的情况下优于 1/4导频插入密度下的误码率性

能, 频带利用率提高了 25%; 相较于 PFCE算法, 该方

法在降低计算复杂度的同时, 性能有较大提升。
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