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多元位置相移键控调制功率谱的优化 

苗  圃*    吴乐南    靳  一 
(东南大学信息科学与工程学院  南京  210096) 

摘  要：该文针对影响多元位置相移键控(MPPSK)调制信号功率谱旁瓣电平的离散线谱杂散，分析出 MPPSK 调

制信号的频谱特性，找出了线谱分布规律，提出了波形优化法和多元满位置法来抑制 MPPSK 功率谱中的线谱杂

散；设计了两类不同的解调器对两种功率谱优化了的 MPPSK 信号进行解调；从功率谱特性和解调性能方面，对

两种方法进行了仿真验证和分析；结果表明，优化后的调制信号功率谱旁瓣电平低，线谱杂散被抑制，-40 dB 带

宽分别被紧缩了 73.72%和 43.72%，相同误码率指标下，波形优化法解调所需信噪比要比多元满位置法节省 0.3~0.7 

dB，表明了这两种方法在功率谱优化中的可行性和有效性。 
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On Power Spectrum Optimization of M-ary Position PSK Modulations 

Miao Pu    Wu Le-nan    Jin Yi  

(College of Information Science and Engineering, Southeast University, Nanjing 210096, China) 

Abstract: Aimed at the discrete components affecting power spectrum sideband level, the spectral properties of the 

M-ary Position Phase Shift Keying (MPPSK) modulated signal is derived. The waveform optimization and full 

M-ary position is proposed to suppress these discrete spectral components. Two demodulators to adapt the 

optimized MPPSK signals are designed and simulated. The theoretical analysis and experimental results show that 

the discrete components are greatly suppressed with these two methods and the spectrum utilization is enhanced, 

the -40 dB bandwidth is tightened up by a factor of 73.72% and 43.72% respectively. 0.3~0.7 dB in signal to noise 

ratio at the same bit error rate is saved for waveform optimization demodulation than for full M-ary position 

demodulation which demonstrates the feasibility and validity of these two methods. 

Key words: Wireless communication; M-ary Position Phase Shift Keying (MPPSK) modulation; Line spectra 

suppression; Bandwidth tightening; Power spectrum optimization 

1  引言  

随着无线多媒体业务的迅速发展，频谱供求矛

盾日益突出。如何在有限的频带内提高频谱利用率

成为目前无线通信领域的研究热点。宽带和超宽带[1]

可以有效提高传信率，但以信道带宽不断增加为代

价，频谱利用率并未得到相应的提升；在保持带宽

和天线发射功率不变情况下，通过空时编码[2]能够提

高信道容量，频谱利用率可以成倍提高，但却要以

多天线(Multi Input Multi Output, MIMO)[3]的系统

复杂度为代价，天线增多，系统复杂度加大。单天

线系统中，增加信号空间的星座点数可以提高系统
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的频谱利用率[4]，如多元正交调幅(M-QAM)和多元

相移键控(M-PSK)等，但却以功率的指数倍增为代

价。 
近些年来，超窄带(Ultra Narrow Band, UNB)

调制 [ 5 ]由于在现行工程带宽定义内的高频谱利用 
率 [6,7]而备受关注 [8]；多元位置相移键控 (M-ary 
Position Phase Shift Keying, MPPSK)作为一种多

进制调制技术，实现了一个符号携带 2log M 位信息，

可在频谱结构和发射功率不变的前提下，使频谱利

用率和传信率成倍提高，但其调制信号功率谱中的

离散线谱抑制不够，严重影响了带宽紧缩。为了进

一步提高频谱利用率，改善多信道传输性能，就必

须优化功率谱结构，去除线谱杂散，降低边带电平。

本文在研究 MPPSK 调制信号理论功率谱结构基础

上，分别使用波形优化法和多元满位置调制法优化

调制信号的功率谱，得到传输带宽窄、边带电平低
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的调制波形，紧缩了信号带宽；针对两种优化方法

分别设计所对应的解调器，实现了对该类调制信号

的有效解调。 

2  MPPSK 调制信号线谱杂散分析 

设 0,1, , 1kG M= − ( 2M > )为M 进制信息符

号， cω 为载波角频率，T 为载波周期，一个符号周

期NT 内有N 个载波，相位调制时间 τ 持续了K 个

载波周期，0 1gr≤ < 为符号间隔控制因子，为实现

简单，通常取相位调制角 θ π= ，则当 0k = 和 0k ≠

时，MPPSK 调制波形可分别表示为[9,10] 

0( ) sin ,  0cg t t t NTω= ≤ ≤                  (1) 

sin ,     0 ( 1)

( ) sin ,  ( 1) ( )

sin ,    ( )

c

k c g

c g

t t k KT

g t t k KT t k r KT

t k r KT t NT

ω

ω

ω

⎧⎪ ≤ ≤ −⎪⎪⎪⎪= − − < < −⎨⎪⎪⎪ − ≤ <⎪⎪⎩

 (2) 

设计调制器如图 1 所示。设调制参数 4M = , 
10N = , 2K = , 0gr = , 30 MHzcf = ，采样频率

10s cf f= ，则符号‘1’‘2’‘3’‘0’和对应的 4PPSK
调制波形如图 2 所示。为了便于分析，取 0gr = 。 
令 ( )iG ω 为 iG 对应调制波形 ( )ig t 的傅里叶变换，当

0iG = 和 0iG ≠ 时，有 

 

图 1 MPPSK 调制器框图 

 

图 2 符号序列和对应的 4PPSK 调制波形 
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同理，可得出 

0 0( ) lim ( )
c
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jω ω

π
ω ω

ω→
= =          (6) 

假设发送符号序列独立且任意码元周期内 iG
出现概率为 ip ，则可求出 MPPSK 调制信号的功率

谱为 
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由式(7)可知， ( )SP ω 由第 1 项的离散谱 ( )vP ω 和

后两项的连续谱 ( )uP ω 和组成： ( )uP ω 由发送符号的

频率分量差值组成，包含了调制信息的随机性；

( )vP ω 则由正弦波及其各次谐波组成，不含调制信

息，是杂散的来源。在 cf 保持不变时， ( )vP ω 的幅值

和分量个数主要由M 和N 共同影响。在N 为定值

时，输出杂散分量为周期序列，由间隔为 /cf N 的一

系列脉冲组成，N 越大，脉冲间隔越小；而当M 增

大时，各符号出现的随机性增强，则杂散幅值有一

程度的减小，但杂散分量却增多了。 
保持图 2 所用的调制参数不变，采用基于

Hamming窗的Welch谱估计法对 1万个码元调制的

MPPSK 信号进行功率谱估计如图 3 所示；保持其

它参量不变，取 20N = , 8M = ，得到调制信号功

率谱如图 4 所示。对比两图：线谱主要落在信号主 
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图 3 N=10, M=4，调制信号功率谱                 图 4 N=20, M=8，调制信号功率谱 

瓣“头顶”和旁瓣“肩膀”处，以边带形式出现，

影响大且难于去除；当M 增大时，线谱幅度有所降

低；当N 增大时，线谱分量分布越来越密集。线谱

杂散严重影响了功率谱旁瓣电平的降低。改变传输

参量N 和M 可在一定程度上减小输出杂散，提高信

号频谱纯度。因此，为了压缩传输带宽，减小邻道

干扰，就必须优化 MPPSK 功率谱结构，抑制线谱

杂散，降低边带电平。 

3  波形优化法 

3.1 优化因子 
由于发送信息和 MPPSK 调制波形间的特殊映

射关系造成了线谱杂散，对此，可从修改调制波形

出发优化原始调制波形[11]，使优化后的调制信号功

率谱中不含线谱杂散。设 
( ) ( ) ( ), 0,1, , 1, 0i it g t x t i M t NTφ = − = − < ≤  (8) 

为优化后符号 iG 对应的调制波形，其中 ( )x t 为波形

优化因子。由式(7)可知 ( )i tφ 的功率谱表达式为 
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其中 ( )iΦ ω 为 ( )i tφ 对应的傅里叶变换。令 ( )X ω 为 ( )x t

的傅里叶变换，为了抑制线谱杂散，使 ( )'
SP ω 的第 1

项为零，即当m N≠ ± 时， 
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联立式(8)和式(10)，可知 
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如果信源符号等概率且为 1/p M= ，那么可求得波

形优化因子为 
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将式(3)-式(6)代入式(12)中，便可得到相应的

波形优化因子具体值。将式(12)代入式(8)可知，对

MPPSK 调制波形优化相当于在一个码元周期内，

原始波形先减去其均值分量，再加上载频 cf 处的脉

冲基波函数，便可使优化后的调制波形在频域内满

足式(10)，彻底消除了线谱杂散，提高了输出信号

频谱纯度。 
3.2 波形优化法下的解调器 

解调器设计采用基于数字冲击滤波的方法。如

图 5 所示，由 3 部分组成：冲击滤波器、包络检波

器和位置门限判决器。数字冲击滤波器是一种特殊

的 IIR 带通滤波器，能够将调制信号的相位跳变转

化为强烈的寄生调幅输出，以此特征为基础进行抽

样、检测和判决。取 I 个零点，J 个极点，其传递

函数可表示为 
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对于非零码元，信号的冲击包络在一个码元周

期内具有明显的位置特征，那么使用“位置-幅度”

联合检测判决的方法便可得到解调信号。根据位同

步信息，分别对调制波形的冲击包络进行位同步对

准，确定出一个码元周期内的 1M − 个最佳采样点 

 

图 5 解调器 A 结构框图 
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kD ，根据 kD 分别对 kG 的包络峰值区域进行积分求

和，可得出 kD 处符号 kG 的位置判决门限 kV 。 
假设n 个发送码元序列的 MPPSK 调制信号经

过冲击滤波和包络检波后得到的包络序列为 nX 。在

nX 中对每个码元周期内 kD 处的包络区域进行采样

求和，得到 1M − 组采样序列 { , 1, , }k kiS s i n= = ，

将 kS 按行组合后得到采样矩阵： 
T

1 1MS S −
⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦S            (14) 

分别将 kS 与 kV 逻辑比较后可得出第 k 路判决序列

kR = 或{ 0 1, 1, , }kir i n= = ，同样可得判决矩阵： 
T

1 1MR R −
⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦R           (15) 

如果在第 i 列，对于所有的k ，满足 0kir = ，则判决

码元 0ix = 。为了避免噪声对判决结果的影响，现

对 R 按列求和，可得到一组和值序列 Sum =  
{sum_ }i ，如果 sum_ 0i = ，则判决码元 0ix = ；

反之，则说明至少有一路 kR 在同一码元位置处出现

1kir = 的现象，那么在S 的第 i 列中，找出 kis 最大

值 max_is 的那一行的行序号k 作为第 i 个码元的判决

结果，即 ix k= 。如此，便可避免 kR 相同位置逻辑

比较结果都为 1 而造成的误判现象。 

4  多元满位置法 

4.1 调制参量间的关系 
假设 iG 等概率出现，即有 

0 1 1 1/Mp p p M−= = = =        (16) 

将式(3)-式(6)和式(16)代入式(7)中，当m N≠ 时，

化简后可得出线谱杂散分量为 
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由式(17)可知，线谱分量的幅值主要受系数因子： 

2
22

( 1)4
sin

m M K

Nm
N M

N

η π

π

⎛ ⎞− ⎟⎜= ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎛ ⎞⎛ ⎞ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟⎟−⎜ ⎜ ⎟⎟⎜ ⎜ ⎟ ⎟⎜⎜ ⎝ ⎠⎝ ⎠

   (18) 

的影响，其幅值大小主要由N ,M 和K 约束，要抑

制线谱分量，使 0η = 即可，求解后，可得出 
( 1)N M K= −              (19) 

常规的 MPPSK 调制中，最大的相位跳变位置

位于 ( 1)M KT− 处，通常会预留若干个跳变位置对

最后一个符号的跳变点进行保护，以免在解调时与

下一个码元周期内的相位跳变点重叠，因此还有部

分载波处于空闲状态而没有承载其它调制信息，称

之为欠位置调制。当调制参量满足式(19)时，即一

个码元周期内所有载波都可能承载调制信息，跳变

位置被全部占用，即满位置调制状态，式(7)中便不

再有线谱分量。 
4.2 多元满位置下的解调器 

假设第n 码元 nx 调制波形是由符号 1MG − 的调

制序列 1( )Mg t− 表示，由于冲击滤波器的“陷波-选频”

特性，会使输出 1( )'
Mg t− 有一定的拖尾，那么在满位

置调制状态下， 1( )'
Mg t− 经过冲击滤波和取包络检波

后，其包络会溢出到 1nx + 码元的周期区域内，发生

码间干扰。 1nx + 可能会由M 个符号的调制波形 ( )kg t

表示，那么相应地会有 M 种码间干扰现象。以

4M = 为例，满位置下的 4 种码间干扰现象如图 6
所示：每一子图中，上图为各个码元，下图为对应

的滤波包络，符号‘3’的滤波包络已经溢出到下一

个码元的周期区域内，在第 4 个码元区间 (2.006  
42.008) 10  s−×∼ 内出现了码间干扰现象，在此“敏

感区域”内，图 6(a)和图 6(d)中呈现轻度的码间干

扰，图 6(c)中符号‘3’和‘2’冲击包络相互粘合，

属于中度的码间干扰，而图 6(b)中符号‘3’和‘1’
冲击包络混叠后形成了一个新包络，码间干扰已十

分严重，属于重度的码间干扰。 
由图 6 可以推测，对于多元满位置 MPPSK 信

号的解调，由于“敏感区域”外符号 1G ~ 2MG − 的码

元区间内滤波包络保持有明显的相对位置特征，则

可用“位置-幅度”联合检测法来判决该区域内的码

元；但在“敏感区域”内，符号 1MG − 的滤波包络与

下一个相邻码元的滤波包络叠加后使该区域的包络

发生了变化，失去了明显的位置特征，对该区域内

的码元检测就不能使用位置门限判决法。但其包络

具有明显的几何特征，如图 6 中 (2.006 2.008)∼  
410  s−× 内的滤波包络，若使用训练良好神经网络检

测器对该区域内的滤波包络进行几何形状检测，则

同样可达到码元判决效果。 
设计满位置 MPPSK 解调器 B 如图 7 所示：主

要由位置门限判决器 1M 和神经网络检测器 2M 组

成。根据位同步信号，将包络序列 nX 分割为两部分：

不含 1MG − 及其相邻的下一个码元包络序列 1nX 和含

有 1MG − 及其相邻的下一个码元包络序列 2nX 。 1nX

送入 1M 中，在最佳采样点处采样求和，计算该位

置处的门限值，进行码元判决，输出与 1MG − 不相邻

的码元 0G ~ 2MG − ; 2nX 送入 2M 中进行几何形状检

测 ， 判 决 输 出 码 元 组 如 1 0MG G− , 1 1,MG G− , 

1 1M MG G− − ；最后将 1M 和 2M 输出序列组合，便得

到满位置 MPPSK 的解调序列。 1M 的结构及其判

决原理与 3.2 节的位置门限判决器一致，有所区别 
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图 6 多元满位置 4PPSK 的码间干扰现象 

 

图 7 解调器 B 结构框图 

的是，在本节的 1M 中无需计算求解 1MG − 的最佳采

样点 1MD − 、位置判决门限 1MV − 、采样序列 1MS − 以

及判决序列 1MR − ，而 1MG − 与下一码元符号 iG 作为

联合码元组在 2M 中进行包络检测。 2M 要根据 2nX

单码元周期内的采样数和网络输出点进行合理设

计，在不同噪声环境下对 2nX 抽取训练样本，打乱

次序归一化后，对 2M 进行训练，以提高泛化能力

和检测精度。因此，使用解调器 B 便可对满位置

MPPSK 信号实现有效解调。 

5  实验验证与结果分析 

设计 MPPSK 通信体制的 Matlab 仿真模型如

图 8 所示，分为调制、信道加噪、解调和误码率统

计 4 部分。将噪声建模为加性高斯白噪声(AWGN)。 

 

图 8 MPPSK 信号传输仿真框图 

取 30 MHz, 300 MHz, 10, =2, =4c sf f N K M= = = , 

0gr = ，传信率 6 MbpsR = ，可求得该调制参数下

的波形优化因子。 
3

0

1
( ) ( ) 0.7 sin( )

4 i c
i

x t g t tω
=

= −∑        (20) 

将式(1)，式(2)和式(20)代入式(8)式中，得到优化后

的调制波形如图 9 所示，对比图 2：相位跳变点开

始前和结束后的载波幅度发生了变化， 0G 也不再由

纯粹等幅正弦波来表征了。使用第 2 节中的功率谱

密度估计方法，得到波形优化后的信号功率谱如图

10 所示。分别取 N=6, K=2 和 N=12, K=4，保持

其它调制参量不变，以满足 N=(M-1)K，得出对应

的调制信号功率谱如图 11和图 12所示。对比图 10~
图 12 和图 3：优化后调制信号功率谱的线谱杂散已 
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图 9 优化后的 4PPSK 调制波形 

经消失，边带杂散幅度和旁瓣电平明显降低，信号

能量更集中于载频附近。 
以-3 dB 和-40 dB 带宽为例，分别计算原始调

制信号和上述两种优化调制信号的带宽如表 1 所

示，可以看出，不同方法对-3 dB 带宽均影响甚小，

却可将-40 dB 带宽分别紧缩到 18.13 MHz, 50.14 
MHz和 38.82 MHz，相应的紧缩因子分别为 73.72%, 
27.33%和 43.72%。由此可见，使用波形优化法和满

位置调制法能够有效抑制线谱，降低边带电平，紧

缩发送信号带宽。 
在解调器 B 的设计中，对 2nX 进行 3 倍抽样，

得到每组 20 个采样点的训练序列，在一个信噪比指

标下取 500 组训练序列，在[-2 dB, 5 dB]间采样 8
个点，训练样本共有 4000 组，其包络序列为T 。对

T 交错索引次序打乱后每组归一化到[-1,1]内。选择 

3 层 BP 神经网络，多次训练测试后保存训练良好的 
网络，在 2M 中进行调用。将 2M 检测输出序列进行

反归一化处理，便可得到 2nY ，根据位同步将 2nY 和

位置门限判决序列 1nY 进行码元组合，便可得到满位

置解调输出序列 nY 。 
保持传输参量不变，统计原始调制信号、波形

优化信号和满位置调制信号经传输后的误码率分别

为 pe-1, pe-2 和 pe-3，如图 13 所示。可以看出这两

种线谱去除方法对信号的解调性能有不同程度的影

响，在相同信噪比下，pe-1 和 pe-2 下降速度基本对

等，随着信噪比的增大，pe-1 和 pe-2 要比 pe-3 衰

减的更快，性能优于 pe-3 约 0.4 个数量级；在相同

误码率标准下，对 N=6 的满位置解调要比 N=10 的

解调额外消耗约(0.3~0.7) dB 的信噪比。在神经网

络检测器中，对码元包络检测的准确性主要取决于

所用 BP 网络的泛化能力和训练样本的多样性以及

组合性，使用不同的样本处理方法(如不同的采样区

间，不同的样本排列、归一化到不同的区间[-1,1]或
[0,1])，所训练的 BP 网络泛化性能和检测性能会有

差异。当然，输入信噪比愈高，网络检测输出的准

确性就愈高。 

6  结论 

(1)波形优化法和满位置调制法可有效去除

MPPSK 线谱杂散，降低边带电平，紧缩传输带宽，

提高频谱效率。(2)使用波形优化法修改原始调制波

形，会影响原始 MPPSK 调制波形的恒包络特性，

其解调性能要稍逊于未优化的调制信号。(3)使用多

元满位置调制法去除线谱，当前符号 1MG − 与后一个 

 

图 10 优化后的 4PPSK 调制信号功率谱        图 11 M=4, K=2, N=(M-1)K，          图 12 M=4, K=4, N=(M-1)K， 

调制信号的功率谱                      调制信号的功率谱 

表 1 不同方法的传输带宽对比 

 原始调制 N=10,K=2 波形优化法 N=10,K=2 满位置调制法 N=6,K=2 满位置调制法 N=12,K=4

-3 dB 带宽(kHz)  3.43  3.43  3.23  3.40 

-40 dB 带宽(MHz) 69.00 18.13 50.14 38.82 
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图 13 误码率对比 

相邻符号 iG 的包络混叠，出现码间干扰，将位置门

限判决器与神经网络检测器相结合可有效解调该类

MPPSK 信号，性能受位置门限判决器和神经网络

检测器共同影响。使训练样本多样化可有效提高神

经网络检测器的泛化能力和检测精确度。(4)在硬件

实现中：当M 较大时，波形优化法的优化因子计算

复杂度增加，会增加额外存储开销，在M 较小的

MPPSK 线谱去除中具有较大优势；在已有量产的

神经网络集成芯片基础下，只需简单修改调制参数

M , N 和K ，便可轻松地将用满位置调制法用于

MPPSK 线谱去除，且当M 越大时，符号 1MG − 出现

的概率越小，码间干扰部分在整个传输信号中所占

比例就越低，多元满位置调制法也就越有优势。总

之，本文功率谱优化后的 MPPSK 可适用于带宽受

限、功率并不富裕的信道，有利于实现混合调制，

共享频谱资源。 
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