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摘　要　滤波正交频分复用技术(FilteredOrthogonalFrequencyＧDivisionMultiplexing,FＧOFDM)是针对下一代移动

通信的新技术,它在保持４GOFDM 技术强抗干扰能力等诸多优点的基础上,能够适应未来各种灵活的业务配置;但

其对相位噪声更加敏感,相噪会导致其出现子带共同相位误差(SubＧBandCommonPhaseError,SCPE)和子带载波间

干扰(SubＧBandInterＧCarrierInterference,SICI),严重降低系统性能.基于最大期望准则(EM),提出一种自适应 EM
相噪抑制算法(AEMＧPNS),其中包含 EMＧSCPE 和 EMＧSICI两个子算法,算法通过在符号帧中插入的相噪指示符

(PhaseNoiseInstructionSymbol,PNIS)和导频指示符(PilotInstructionSymbol,PIS)自动选择子算法.仿真结果表

明,新提出的算法能自适应跟踪相噪的变化,有效降低相位噪声的影响,同时具有较低的计算复杂度和较高的频谱效率.
关键词　滤波正交频分复用,子带共同相位误差,子带载波间干扰,最大期望,自适应

中图法分类号　TP３９１　　　文献标识码　A　　　DOI　１０．１１８９６/j．issn．１００２Ｇ１３７X．２０１９．０２．０１１
　

SelfＧadaptiveEMPhaseNoiseSuppressionAlgorithminFＧOFDMSystem
CHENDaＧshuang１　LIYingＧshan１　WU Hong２

(LabofSignalProcessingandSensingNetwork,NankaiUniversity,Tianjin３００３５１,China)１

(TianjinKeyLaboratoryofOptoelectronicSensorandSensingNetworkTechnology,Tianjin３００３５１,China)２

　
Abstract　FilteredorthogonalfrequencyＧdivisionmultiplexing(FＧOFDM)isanewtechnologyfornextgenerationmoＧ
bilecommunicationsystem．FＧOFDMcanmaintaintheadvantagessuchasstrongantiＧinterferenceabilityinOFDMsysＧ
tem,andisadaptivefordifferentflexibleserviceconfigurationinthefuture．However,it’smoresensitivetophasenoise
thanOFDM,whichwillcausesubＧbandcommonphaseerror(SCPE)andsubＧbandinterＧcarrierinterference(SICI),

thusseriouslydecreasingtheperformanceofthesystem．ThispaperproposedaselfＧadaptiveEMphasenoisesuppresＧ
sionalgorithm (AEMＧPNS)toreducethephasenoiseinFＧOFDM．ItincludestwosubＧalgorithms:EMＧSCPEandEMＧ
SICI．AEMＧPNScanchoosesuitablephasenoisesuppressionsubＧalgorithmautomaticallyaccordingtotheinserted

phasenoiseinstructionsymbol(PNIS)andpilotinstructionsymbol(PIS)insymbolframe．Simulationresultsshow
thattheproposedalgorithmcantrackphasenoiseadaptively,reducetheinfluencecausedbyphasenoiseeffectively,and
keeplowcomplexityandhighspectralefficiencysimultaneously．
Keywords　FilteredorthogonalfrequencyＧdivisionmultiplexing,SubＧbandcommonphaseerror,SubＧbandinterＧcarrier
interference,Expectationmaximization,SelfＧadaptation

　

１　引言

OFDM 技术被广泛应用于３GPPLTE和IEEE８０２．１１
标准体系中,其具有抗多径干扰能力强、频谱利用率较高以及

易于 MIMO技术结合等优点.但其较大的峰均比(Peakto
AveragePowerRatio,PAPR)、较高的带外泄漏(OutＧofＧBand
Emission,OOBE)、需要严格的时频同步等,导致其无法满足

５G通信对于多样化业务场景的需求.在这种背景下,华为公

司提出了一种５G候选系统,即基于子带滤波的正交频分复

用技术[１Ｇ２].它不仅具有 OFDM 技术的诸多优点,同时通过

精心设计子带滤波器[３],减少了循环前缀(CP)的开销,提升

了频谱效率,支持子带间的异步传输,有效抑制了符号间干

扰,且支持时频资源的灵活配置.

OFDM 系统中的相位噪声主要是由于本地振荡器的不

理想因素导致的,它会破坏 OFDM 系统子载波间的正交性,
降低 OFDM 系统的性能[４Ｇ５].研究表明,相噪对 OFDM 系统

的影响可以分为共同相位误差(CommonPhaseError,CPE)
和载波间干扰(InterＧCarrierInterference,ICI).虽然可以通

过严格设计本振电路来降低其所产生的相位噪声,但是这

样会大大增加系统的设计成本,对此,学者们提出了各种



相噪补偿算法.
由于传统导频算法的频谱效率较低并且不能消除ICI的

影响[６],因此提出利用循环前缀进行相噪的估计和补偿[７Ｇ９].
文献[７]在高速移动的衰落信道环境下,提出了一种利用 CP
进行ICI抑制的方法,该方法具有较低的复杂度;文献[８]提
出了一种利用CP的线性内插进行相噪抑制的非迭代算法;
文献[９]在光 OFDM 系统中提出一种利用 CP进行线性预处

理的相噪抑制算法.
因为相噪在频域的表现为对 OFDM 符号的滤波操作,所

以提出了基于卡尔曼滤波操作的相噪抑制算法[１０Ｇ１２].文献

[１０]提出了一种利用卡尔曼跟踪本振中相噪的算法;文献

[１１]在光 OFDM 系统中利用时频域卡尔曼滤波联合消除相

噪的影响;文献[１２]提出了一种利用扩展卡尔曼滤波和块状

处理线性卡尔曼滤波级联的相噪频偏联合抑制算法.
为了在抑制相噪的同时保持系统的频谱效率和吞吐量,

学者们提出了不利用辅助信息的盲抑制算法[１３Ｇ１５].文献[１３]
将接收时域信号划分为多个子块进行相噪估计,并且利用

RISIC算法消除子块间ICI的影响;文献[１４]在光 OFDM 系

统中提出一种基于定向判决的盲CPE抑制算法,该算法利用

构造代价函数与测试角进行盲 CPE 估计;文献[１５]在 光

OFDM 系统中提出了一种有效的盲ICI抑制算法.
由于无线信道是不断变化的,因此在进行相噪补偿时也

要考虑信道估计的问题,于是学者们提出了许多联合抑制算

法[１６Ｇ１８].此外,还有利用发送端预编码进行相噪抑制的ICI
自消除算法[１９],以及其他一些新颖的算法[２０Ｇ２１].

FＧOFDM 是基于 OFDM 的改进技术,相比于 OFDM 系

统,FＧOFDM 由于子带滤波器的不理想,对相噪的影响更加

敏感.为 区 分,将 相 位 噪 声 对 FＧOFDM 系 统 的 影 响 分 为

SCPE和SICI.
传统相噪抑制算法在算法复杂度、相噪抑制效果和频谱

效率等方面难以均衡.最大期望(ExpectationMaximization,

EM)准则可实现在含有未知参数的观察值中进行最大似然

(ML)参数估计[２２],因此可以用于相噪的估计[２３],并且 EM
算法也可以支持不含导频的盲相噪估计[２４].

本文基于 EM 准则提出一种自适应相噪抑制算法,其
中包括两个子算法.所提算法可以根据信道相噪水平和

子带宽度自适应地选择合适的子算法进行相噪抑制.本

文仿真分析了几种算法的复杂度和误码率(BER)性能,结
果表明,所提算法在保持良好抑制效果的同时具有较低的复

杂度和较高的频谱效率,为FＧOFDM 系统在实际中的应用提

供了支持.

２　含有相噪的FＧOFDM 系统模型

图１所示为含有相位噪声的 FＧOFDM 系统模型,本文采

用维纳相位噪声模型表示相位噪声,符合自由振荡器的相噪

过程[１０].

图１　FＧOFDM 系统模型

Fig．１　SystemmodelofFＧOFDM

　　维纳相噪模型相邻子载波上的相位噪声差为:

Δφ(n)＝φ(n)－φ(n－１)~N(０,σ２) (１)

将其建模为均值为０、方差为σ２＝２πβTs＝２πβ/Rs 的独

立平稳高斯过程,β为相噪洛伦兹功率谱的３dB线宽,Ts 表示

采样时间间隔,Rs 表示符号速率.

FＧOFDM 系统中不同业务场景的信息在不同子带中传

输,子带可以根据实际情况灵活设置.假设有 M 个子带,为
方便表示,在每个子带上用１个 OFDM 符号表示,不同子带

的快速傅里叶(FFT)变换长度为 Nm(m＝０,１,􀆺,M－１).

每个子带经过调制映射后的频域发送数据为:

Sm＝[Sm(０),Sm(１),􀆺,Sm(Nm－１)]T,m＝０,􀆺,M－１
其中,Sm(k)表示第m 个子带上 OFDM 符号第k个子载波上

的发送数据.再经IFFT 变换并插入循环前缀后,可得子带

时域信号为:

sm,cp(n)＝sm(n＋(Nm－Nm,cp)),n＝０,１,􀆺,Nm,cp－１
sm,cp(n)＝sm(n－Nm,cp),　n＝Nm,cp,􀆺,Nm＋Nm,cp－１{

(２)

sm(n)＝ １
Nm

∑
Nm－１

k＝０
Sm(k)ej２π

Nm
kn,n＝０,１,􀆺,Nm－１

其中,sm(n)表示第m 个子带上 OFDM 符号的第n个子载波

时域信号,Nm,cp(Nm,cp＜Nm)为循环前缀的长度.

子带时域信号经过子带滤波后叠加可得[１]:

sf(n)＝ ∑
M－１

m＝０
[sm,cp(n)⊗fm,t(q)] (３)

其中,fm,t(q)(q＝０,１,􀆺,Q－１)表示发送端第m 个子带滤波

器冲激响应.

子带滤波器的设计方法有窗函数法和等波纹设计法[１].

本文选用旁瓣衰减４０dB的切比雪夫软截断滤波器,切比雪

夫滤波器可以在保持旁瓣高度不变的情况下使得主瓣宽度最

窄,同时其旁瓣具有等波纹性.其窗函数为:

w(n)＝Ap􀅰cos[C􀅰arccos
２cos２πn

N －cos(２πΔf)＋１

cos(２πΔf)＋１
]

(４)

其中,n＝０,１,􀆺,N－１.经过子带滤波后的时域信号再经多

径衰落信道传输,信道冲击响应(CIR)用h(d)(d＝０,１,􀆺,

D－１)表示,D 为信道最大延迟时间,且D＜Nm,cp.同时引入

相位噪声和高斯噪声得[４]:

rφ
f(n)＝ejφ(n)×[sf(n)⊗h(d)]＋ω(n)

＝ejφ(n)× ∑
D－１

d＝０
h(d)sf(n－k)Nm＋Nm,cp ＋ω(n)
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＝ejφ(n)× ∑
D－１

d＝０
　 ∑

M－１

m＝０
h(d)[sm,cp(n－d)Nm＋Nm,cp ⊗

fm,t(q)]＋ω(n) (５)

其中,n＝０,１,􀆺,Nm ＋Nm,cp －１,φ(n)表示时域相位噪声,

ω(n)~N(０,δ２
ω)为含有相位噪声的时域加性高斯白噪声,相

位噪声不改变高斯噪声的统计特性.

在接收端进行子带滤波并去除循环前缀得:

rφ
m(n)＝{ejφ(n)×[sm(n)⊗fm,t(q)⊗h(d)]＋ω(n)}⊗

fm,r(q) (６)

其中,n＝０,１,􀆺,Nm－１,q＝０,１,􀆺,Q.

将时域信号进行FFT变换得到子带频域信号:

Rφ
m(k)＝ ∑

Nm－１

n＝０
rφ

m(n)e
－j２π

Nm
nk

＝ ∑
Nm－１

n＝０
{ejφ(n)[sm(n)􀱋fm,t(q)􀱋h(d)]＋ω(n)}􀱋

fm,r(q)e
－j２π

Nm
nk

＝{[Sm(k)Γm,t(k)H(k)]􀱋P(k)＋W(k)}Γm,r(k)

＝{∑
Nm－１

l＝０
Sm(l)Γm,t(l)H(l)P[(k－l)Nm

]＋W(k)}

Γm,r(k)

＝Sm(k)Γm,t(k)H(k)P(０)Γm,r(k)＋Γm,r(k)×

∑
Nm－１

l＝０,l＝k
Sm(l)Γm,t(l)H(l)P[(k－l)Nm

]＋WΓ(k)

＝(SCPE)m＋(SICI)m＋WΓ(k)

H(k)＝ ∑
D－１

d＝０
h(d)e

－j２π
Nm

kd,Γm(k)＝ ∑
Q－１

q＝０
fm(q)e

－j２π
Nm

kq

P(k)＝ １
Nm

∑
Nm－１

n＝０
ejφ(n)e

－j２π
Nm

kn
(７)

其中,k＝０,１,􀆺,Nm－１;q＝０,１,􀆺,Q－１;H(k)表示信道频率

响应;Γm,t(k),Γm,r(k)分别表示收发端子带滤波器的频率响应;

P(k)为相位噪声的频域表示;WΓ(k)~N(０,δ２
Γ)为经过子带滤

波的加性高斯噪声频域分量.子带滤波不影响高斯噪声的统

计特性,因此WΓ(k)是均值为０、方差为δ２
Γ＝δ２

ω􀅰|Γm,r(k)|２

的高斯随机变量.理想情况下子带滤波器相互匹配,有:

Γm,t(k)􀅰Γl,r(k)＝１, m＝l

Γm,t(k)􀅰Γl,r(k)＝０, m≠l{ (８)

由式(７)可知,相噪对 FＧOFDM 系统的影响主要表现为

(SCPE)m 和(SICI)m,其影响类似 OFDM 系统中的 CPE和

ICI,但由于子带滤波器的作用,使得 FＧOFDM 系统相比于

OFDM 系统对(SICI)m 的影响更加敏感.

３　AEMＧPNS算法的相关工作

３．１　AEMＧPNS算法的流程

图２所示是 FＧOFDM 接收端利用 AEMＧPNS算法的整

体流程图.AEMＧPNS算法是一个迭代算法,主要用于抑制

FＧOFDM 系统中一段时间内的相位噪声.算法步骤见４．３节.

图２　AEMＧPNS算法的流程图

Fig．２　FlowchartofAEMＧPNSalgorithm

３．２　软符号计算

本 文 利 用 maxＧlogＧmap 算 法 计 算 不 同 调 制 方 式 下

(QPSK,１６QAM,６４QAM)的软符号.可知接收端输出对数

似然比为:

ξm,xI(k)＝Inρ(bm,xI(k)＝１|Rm,I(k))
ρ(bm,xI(k)＝０|Rm,I(k))

＝In
∑

bm,I∈Φm,１
ρ(Rm,I(k)|bm,I(k))

∑
bm,I∈Φm,０

ρ(Rm,I(k)|bm,I(k)) (９)

其中,ξm,xI(k)表示第 m 个子带上第k 个子载波的第x 个同

相分量比特输出 LLR,x的范围与调制方式有关;Rm,I(k)表

示接收端经子带滤波、相噪补偿和信道均衡后的频域信号同

相分量;bm,xI(k)表示发送端输入比特同相分量,由于同相与

正交分量相互独立,因此这里仅分析同相分量.

３．２．１　EMＧSCPE中的 LLR计算

在EMＧSCPE算法中,通过式(７)将(SICI)m ＋WΓ(k)作

为均值为０、方差为δ２
scpe的高斯噪声处理[６],即:

Rφ
m(k)＝P(０)Γm,t(k)H(k)Sm(k)Γm,r(k)＋Wscpe(k)(１０)

δ２
scpe(k)＝ ∑

Nm－１

l＝０,l≠k
|Γm,t(l)Hm (l)P[(k－l)Nm

]|２E(|Sm

(k)|２)􀅰|Γm,r(k)|２＋δ２
ω 􀅰|Γm,r(k)|２ (１１)

其中,k＝０,１,􀆺,Nm－１.

根据式(１０),将式(９)改写为:

　　　　　　　　　ξm,xI(k)＝In
∑

bm,I∈Φm,１

exp(－|Rm,i(k)－bm,I(k)|２

２δ２
scpe(k) |P(０)Γm,t(k)Hm(k)Γm,r(k)|２)

∑
bm,I∈Φm,０

exp(－|Rm,i(k)－bm,I(k)|２

２δ２
scpe(k) |P(０)Γm,t(k)Hm(k)Γm,r(k)|２)

(１２)

　　根据 maxＧlogＧmap算法,由In∑
k
eXk ≈max

k
(Xk)可得:

ξ m,xI(k)≈ max
bm,I∈Φm,１

(－ |Rm,i(k)－bm,I(k)|２

２δ２
scpe(k) |P (０)

Γm,t(k)Hm(k)Γm,r(k)|２)－ max
bm,I∈Φm,０

(－|Rm,i(k)－bm,I(k)|２

２δ２
scpe(k) |P(０)Γm,t(k)Hm

(k)Γm,r(k)|２)

≈|P(０)Γm,t(k)Hm(k)Γm,r(k)|２

２δ２
scpe(k) (min

bm,I∈Φm,０

|Rm,i

(k)－bm,I(k)|２－ min
bm,I∈Φm,１

|Rm,i(k)－bm,I(k)|２)

≈|P(０)Γm,t(k)Hm(k)Γm,r(k)|２

２δ２
scpe(k) Gm,Rm,I(k)

(１３)
根据式(１３),求出不同调制方式下的解调器输出 LLR的

理论表达式分别为:

QPSK:Gm,Rm,I(k)＝－４gqpsk×Rm,I(k),gqpsk＝１
２

(１４)

１６QAM:
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Gm,Rm,１I(k)＝
－４g１６qam×Rm,I(k), －２g１６qam≤Rm,I(k)≤２g１６qam

－８g１６qam×(Rm,I(k)－g１６qam), Rm,I(k)＞２g１６qam

－８g１６qam×(Rm,I(k)＋g１６qam), Rm,I(k)＜２g１６qam
{

g１６qam＝ １
１０

Gm,Rm,２I(k)＝４g１６qam×(|Rm,I(k)|－２) (１５)

６４QAM:

　　Gm,Rm,１I(k)＝

－４g６４qam×Rm,I(k), －２g６４qam≤Rm,I(k)≤２g６４qam

－８g６４qam×(Rm,I(k)－g６４qam), ２g６４qam＜Rm,I(k)≤４g６４qam

－１２g６４qam×(Rm,I(k)－２g６４qam), ４g６４qam＜Rm,I(k)≤６g６４qam

－１６g６４qam×(Rm,I(k)－３g６４qam), Rm,I(k)＞６g６４qam

－８g６４qam×(Rm,I(k)＋g６４qam), －４g６４qam≤Rm,I(k)＜－２g６４qam

－１２g６４qam×(Rm,I(k)＋２g６４qam), －６g６４qam≤Rm,I(k)＜－４g６４qam

－１６g６４qam×(Rm,I(k)＋３g６４qam) Rm,I(k)＜－６g６４qam

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï

,g６４qam＝ １
４２

Gm,Rm,２I(k)＝
８g６４qam×(|Rm,I(k)|－３g６４qam), －２g６４qam≤Rm,I(k)≤２g６４qam

４g６４qam×(|Rm,I(k)|－４g６４qam), Rm,I(k)∈{[－６g６４qam,－２g６４qam)∪(２g６４qam,６g６４qam]}

８g６４qam×(|Rm,I(k)|－５g６４qam), Rm,I(k)∈{(－∞,－６g６４qam)∪(６g６４qam,＋∞)}{
Gm,Rm,３I(k)＝

－４g６４qam×(|Rm,I(k)|－２g６４qam),－４g６４qam≤Rm,I(k)≤４g６４qam

４g６４qam×(|Rm,I(k)|－６g６４qam), |Rm,I(k)|＞４g６４qam
{ (１６)

３．２．２　EMＧSICI中的 LLR计算

对于EMＧSICI算法,将式(７)处理得到的接收端信号经

过子带滤波、相噪补偿和信道均衡后可得:

Rm(k)＝Rm,I(k)＋jRm,Q(k)

＝Sm(k)＋W(k)⊗P∗ (－k)
Γm,t(k)H(k) ,k＝０,１,􀆺,Nm－１

(１７)
其中:

δ２
sici(k)＝|W(k)⊗P∗ (－k)|２

|Γm,t(k)H(k)|２

＝
∑

Nm－１

l＝０
|W(l)P∗ [(k＋l)Nm

]|２

|Γm,t(k)H(k)|２ ,k＝０,１,􀆺,Nm－１

然后利用３．２．１节 EMＧSCPE中所提的 maxＧlogＧmap算

法计算解调器输出端的LLR信息,只需将式(９)改写为:

ξm,xI(k)≈ １
２δ２

sici(k)(min
bm,I∈Φm,０

|Rm,i(k)－bm,I(k)|２－

min
bm,I∈Φm,１

|Rm,i(k)－bm,I(k)|２)

≈ １
２δ２

sici(k)Gm,Rm,I(k) (１８)

其中,符号表示的含义与３．２．１节相同.最后利用式(１４)－
式(１６)计算不同调制方式下的LLR.

３．２．３　软符号计算

利用３．２．１节和３．２．２节中计算的 LLR信息计算不同

调制方式下软符号,软符号的定义为[２３]:

Sm,soft(k)＝∑
λ∈φ

λ􀅰ρ(Sm(k)＝λ|Rφ
m(k)) (１９)

其中,Sm,soft(k)表示数据的软符号,λ表示不同调制方式下星

座图中不同点的值,ϕ表示所有星座图点的集合,ρ(Sm (k)＝
λ|Rφ

m(k))表示发送信号取值为λ的后验概率,可以由LLR计

算得到:

ξm,x(k)＝Inρ(bm,x(k)＝１
ρ(bm,x(k)＝０( ) ,x＝１,２,􀆺,２２X

则不同调制方式下的软符号信息为:

QPSK:

Sm,soft(k)＝gqpsk􀅰(tanh(ξm,１(k)
２

)＋jtanh(ξm,２(k)
２

))

gqpsk＝１
２

(２０)

１６QAM:

Sm,soft(k)＝g１６qam 􀅰(tanh(ξm,１(k)
２

)(２－tanhξm,２(k)
２

)＋

jtanh(ξm,３(k)
２

)(２－tanhξm,４(k)
２

))

g１６qam＝ １
１０

(２１)

６４QAM:

Sm,soft(k)＝g６４qam􀅰(tanh(ξm,１(k)
２

)􀅰(２－(tanh(ξm,２(k)
２

)􀅰

(４－ tanh(ξm,３(k)
２

)))))＋ g６４qam 􀅰 (tanh

(ξm,４(k)
２

)􀅰(２－(tanh(ξm,５(k)
２

)􀅰(４－tanh

(ξm,６(k)
２

)))))

g６４qam＝ １
４２

(２２)

３．３　MMSE均衡接收

在所提算法中,接收端均采用 MMSE均衡接收机.当无

相位噪声时,FＧOFDM 系统接收端 MMSE的均衡表达式为:

Rm(k)＝ Γ∗
m,t(k)H∗(k)Γ∗

m,r(k)
|Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)|２＋δ２

Γ
􀅰Rφ

m(k) (２３)

其中,k＝０,１􀆺,Nm－１,[􀅰]∗ 表示对矩阵进行共轭操作.

EMＧSCPE算法仅仅考虑了SCPE的影响而将SICI作为

高斯噪声处理,则可得恢复数据符号为:

Rm(k)＝
(P(０)Γm,t(k)H(k)Γm,r(k))∗

|P(０)Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)|２＋δ２
scpe(k)/E(|Sm(k)|２)􀅰R

φ
m(k)

(２４)
其中,k＝０,１,􀆺,Nm－１.

EMＧSICI算法计算的是整体时域相噪,将式(７)改写成矩

阵形式为:

Rφ
m＝(Pmtx􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰Sm)􀅰Γm,r＋WΓ

(２５)

Rφ
m＝[Rφ

m(０),Rφ
m(１),􀆺,Rφ

m(Nm－１)]T

Γm＝[Γm(０),Γm(１),􀆺,Γm(Nm－１)]T

H＝[H(０),H(１),􀆺,H(Nm－１)]T
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Sm＝[Sm(０),Sm(１),􀆺,Sm(Nm－１)]T

WΓ＝[WΓ(０),WΓ(１),􀆺,WΓ(Nm－１)]T

Pmtx＝

P(０) P(Nm－１) 􀆺 P(１)

P(１) P(０) 􀆺 P(２)
⋮ ⋮ ⋮ ⋮

P(Nm－１) P(Nm－２) 􀆺 P(０)

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

其中,diag(􀅰)表示利用矢量作为对角元素构成对角矩阵,
[􀅰]T 表示求矩阵转置.

则可得EMＧSICI算法中 MMSE均衡接收机为:

Rm＝
(Pmtxdiag(Γm,t)diag(H))H􀅰diag(Γm,r)

|Pmtxdiag(Γm,t)diag(H)|２＋δ２
ω

􀅰Rφ
m

(２６)
其中,[􀅰]H 表示矩阵进行共轭转置.

式(２６)需要矩阵求逆运算,复杂度较大,为降低算法复杂

度,文中在运用EMＧSICI子算法得出时域相噪后先在时域消

除相噪,然后利用式(２３)恢复FＧOFDM 系统发送端信号.

４　自适应EM 相噪抑制算法

最大期望(EM)算法是一种基于最大似然(ML)估计的

迭代算法,主要用于在含有两个未知参数μ,α的不完整观察

值Y 中求出所需参数α的最大似然估计[２２].

４．１　EMＧSCPE子算法

由式(７),对于 EMＧSCPE 子算法,此时待估计参数为

P(０),不完整观察值为Rφ
m,含有另一未知参数为Sm,则完整

观察值为Ζ＝[Sm,Rφ
m],算法分为两个步骤:

１)根据观察值写出对数似然函数为:

logρ(Z|P(０))≈logρ(Rφ
m|Sm,P(０))

≈ ∑
Nm－１

k＝０
|Rφ

m(k)－P(０)Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)

Sm(k)|２ (２７)
然后对式(２７)求数学期望,假设第i次迭代的 SCPE估

计值为P
∧

i(０),由式(２４)恢复此次迭代的发送端数据S
∧

m,i(k),

然后由３．２．１节与３．２．３节中的方法得出软符号S
∧

m,soft,i(k),
并由式(２７)得到期望函数为:

Q(P(０)|P
∧

i(０))

　＝ΕSm logρ(Z|P(０))|Rφ
m,P

∧

i(０)

＝ΕSm
[∑
Nm－１

k＝０
|Rφ

m(k)－P(０)Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)Sm(k)|２|

Rφ
m,P

∧

i(０)]

＝ ∑
Nm－１

k＝０
|Rφ

m(k)|２＋ ∑
Nm－１

k＝０
ΕSm

[|P(０)Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)|２

|Sm(k)|２|Rφ
m,P

∧

i(０)]－ ∑
Nm－１

k＝０
２×Re(Rφ

m (k)P∗ (０)

Γ∗
m,t(k)H∗ (k)Γ∗

m,r(k)S∗
m,soft(k)) (２８)

Sm,soft２(k)＝ΕSm
[|Sm(k)|２|Rφ

m,P
∧

i(０)]

＝∑
λ∈φ

|λ|２ρ(Sm(k)＝λ|Rφ
m,P

∧

i(０)) (２９)

其中,Sm,soft２(k)表示数据符号平方的数学期望,且有,

QPSK:Sm,soft２(k)＝１

１６QAM:Sm,soft２(k)＝１－０．４×tanh(ξm,２(k)
２

)－０．２×

tanh(ξm,４(k)
２

)

２)求使式(２８)取最大值的参数估计值,对该期望函数求

导并使其为０,可得参数估计值:

P
∧

i＋１(０)＝
∑

Nm－１

k＝０
Rφ

m(k)Γ∗
m,t(k)H∗ (k)Γ∗

m,r(k)S∗
m,soft(k)

∑
Nm－１

k＝０
|Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)|２Sm,soft２(k)

(３０)

４．２　EMＧSICI子算法

由式(７),对于EMＧSICI子算法,此时待估计参数是整体

时域相噪信号ejφ(n),令估计的时域相位噪声向量为:

ph＝[ph(０),ph(１),􀆺,ph(Nm－１)]

＝[ejφ(０),ejφ(１),􀆺,ejφ(Nm－１)]
式(２５)中Pmtx是一个循环矩阵,根据循环矩阵的性质,利

用 DFT变换矩阵DFTNm 可得:

Pmtx＝(DFTNm
)H􀅰diag(ph)􀅰DFTNm

则EMＧSICI算法的迭代步骤为:

１)首先写出对数似然函数为:

logρ(Z|ph)≈logρ(Rφ
m|Sm,ph)

≈|Rφ
m－(DFTNm

)H􀅰diag(ph)􀅰DFTNm
􀅰

diag(Γm,t)􀅰diag(H)Sm􀅰Γm,r|２

≈|Rφ
m－(DFTNm

)H 􀅰Θ􀅰ph|２ (３１)

Θ＝diag(DFTNm
􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰Sm􀅰Γm,r)

假设第i次迭代时域相噪矢量为ph
∧

i,则可以先用接收到

的时域信号乘以e－j􀅰angle(ph
∧
i),其中angle(ph

∧

i)表示所估计的

时域相噪的角度,由式(２６)恢复发送端信号S
∧

m,i,再由３．２．２

节与３．２．３节的方法得出软符号信息S
∧

m,soft,i,则数学期望函

数为:

Q(ph|ph
∧

i)＝ΕSm
[logρ(Ζ|ph)|Rφ

m,ph
∧

i]

＝|Rφ
m|２＋ΕSm

(|ph|２|Θ|２|Rφ
m,ph

∧

i)－２×
Re(Rφ

m􀅰[ΘH
soft􀅰DFTNm

􀅰ph∗ ]) (３２)

Θsoft＝diag(DFTNm
􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰Sm,soft􀅰

Γm,r)
可令:

ΕSm
(|ph|２|Θ|２|Rφ

m,ph
∧

i)

　＝|ph|２􀅰ΕSm
(|Θ|２|Rφ

m,ph
∧

i)

　＝|ph|２􀅰diag(|DFTNm
􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰

Γm,r|２)􀅰ΕSm
(|Sm|２|Rφ

m,ph
∧

i)

　＝|ph|２􀅰diag(|DFTNm
􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰

Γm,r|２)􀅰Sm,soft
２

２)使得式(３２)取得最大值,求参数估计:

　　　　　　ph
∧

i＋１＝
(DFTNm

)H 􀅰Rφ
m􀅰(DFTNm

􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰Sm,soft􀅰Γm,r)H

∑
Nm－１

k＝０
(|[DFTNm

􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰diag(Γm,r)]kcol|２)􀅰Sm,soft２(k)＋２Re(Ψ)
(３３)

　　Ψ＝ ∑
Nm－２

k＝０
　 ∑

Nm－１

l＝k＋１
[DFTNm

􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰diag

(Γm,r)]H
kcol×[DFTNm

􀅰diag(Γm,t)􀅰diag(H)􀅰

diag(Γm,r)]lcolSm,sofy(k)S∗
m,soft(l)

EM 子算法在两个步骤间不断迭代,直到满足收敛条件.

文献[２２]证明了利用 EM 准则最终都会收敛于其 ML估计
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值,但接收端解调器需要输出正确的软符号信息,否则算法不

会收敛.

算法的收敛速度与初始迭代值有关,当初始迭代值接近实

际参数值时,算法能快速收敛.因此,有时需要插入少量导频

信号对初始SCPE进行估计,由导频信号估计的初始SCPE为:

Ppilot(０)＝
∑

k∈km,pilot
Rφ

m(k)Γ∗
m,t(k)H∗(k)Γ∗

m,r(k)S∗
m,pilot(k)

∑
k∈km,pilot

|Γm,t(k)H(k)Γm,r(k)Sm,pilot(k)|２

(３４)

其中,km,pilot表示发送端导频子载波的位置.

根据是否插入导频,将两种子算法分为盲 EM 和半盲

EM 算法.将EMＧSCPE初始值设为:P
∧

０(０)＝１.

EMＧSICI初始值时域信号为:

ph
∧

０＝[Ppilot(０),Ppilot(０),􀆺,Ppilot(０)]T

４．３　自适应EM相噪抑制算法

因为FＧOFDM 系统中的子带业务场景是灵活配置的[２],

对于较窄的子带宽度不适宜插入导频,对于较大相噪水平,

EMＧSCPE算法的估计效果较差,但是 EMＧSICI算法的复杂

度又较高,并且无线信道中的相噪是不断变化的.对此,提出

了一种自适应EM 相噪抑制算法,该算法在取得良好抑制效

果和较高频谱效率的同时具有较低的复杂度.

所提算 法 考 虑 的 是 一 段 整 数 个 时 间 帧 (n􀅰TTI)内

FＧOFDM 系统整体的传输性能,其中 TTI表示时间帧长度.

算法的思想是在每一帧的开始位置插入一个相噪指示符号

(PhaseNoiseInstructionSymbol,PNIS),PNIS根据上一帧估

计的相噪大小选择本帧中的相噪抑制算法.文献[１９]给出了

维纳相位噪声相对大小的参考值,本文以此作为相噪大小的

门限.同时FＧOFDM 在子带中设置插入导频的固定位置,用

导频指示符号(PilotInstructionSymbol,PIS)指示该子带中

是否插入导频,以用于盲 EM 与半盲 EM 算法的选择.算法

步骤为:

１)接收端首先根据本帧的PNIS选择本帧中各个子带的

相噪抑制算法:

useEM－SCPE, ifPNIS＝All１

useEM－SICI, ifPNIS＝All０{
２)根据PIS的值选择盲 EM 算法或者半盲 EM 算法,即

是否用导频进行初始估计:

PIS＝All１, ifNm＜２５６

PIS＝All０, ifNm≥２５６{
其中,导频固定位置为:

[Sm,pilot(０),Sm,pilot(Nm/２),Sm,pilot(Nm－１)]

即在子带符号的两端和中间位置插入导频,这种分散的

导频能降低估计误差,并且即使在插入导频的情况下频谱效

率损失也在１％左右.

３)根据上述两个步骤求出相噪估计值,然后确定下一帧

的PNIS:

forSCPE
PNIS＝All１, if|angle(P

∧
(０))|＜π

６

PNIS＝All０, if|angle(P
∧
(０))|≥π

６

ì

î

í

ïï

ïï

forSICI

PNIS＝All１, if ∑
Nm－１

n＝１
Ε(|angle(ph

∧
(n))－

angle(ph
∧

(n－１))|２)＜１×１０－４

PNIS＝All０, if ∑
Nm－１

n＝１
Ε(|angle(ph

∧
(n))－

angle(ph
∧

(n－１))|２)≥１×１０－４

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

对于EMＧSCPE算法而言,当子带相噪的平均旋转角度

的绝对值大于π/６时,就将其定义为较大相位噪声,其根据星

座图点之间错误判决的旋转角度得到.对于 EMＧSICI算法

来说,当估计的属于时域相邻相噪差的方差大于１×１０－４时

定义为较大相位噪声,σ２＝１×１０－４属于中等水平的维纳相噪

方差[１７].

AEMＧPNS算法通过迭代直至这段时间内所有数据传输

完成.可知其仅在每个时间帧中插入一个调制符号作为相噪

指示符,基本不影响子带的频谱效率,相比于传统单一算法,

AEMＧPNS算法能综合改善FＧOFDM 系统性能.

５　算法仿真

为了评价 AEMＧPNS算法的性能,用蒙特卡罗仿真法分

析算法复杂度和BER性能,仿真参数如表１所列.每４个时

间帧改变一次相噪大小,分析算法的自适应性能,相噪方差

σ２
Wienerph＝[σ２

０,σ２
１,σ２

２].仿真表明,EM 算法只需经过两次迭

代就可以收敛.

表１　仿真参数

Table１　Simulationparameters

Parameters SubＧband１ SubＧband２
FFTsize ６４,１２８,２５６ １２８,２５６,５１２
SimuＧtime １２∗TTI

＃symbolperTTI ２symbols １symbol
Filter Chebyshev(４０dB) Chebyshev(４０dB)

Modulation QPSK,１６QAM QPSK,１６QAM
VarianceofPN ２×１０－５,５×１０－５,４×１０－４,３×１０－３,８×１０－３

Channel Rayleighfading(４delaytaps)

Algorithm EMＧSCPE,EMＧSICI,AEMＧPNS,PAＧCPE

图３分析了随着传输时间的变化,几种算法的复杂度变

化情况,横坐标表示传输时间帧的整数倍,算法的复杂度是用

该算法在这段时间内所需的复数乘法的总次数来表示的,由
式(３０)和式(３３)单次估计EMＧSCPE和EMＧSICI算法的复杂

度为:

Numscpe＝６Nm

Numsici＝２N３
m＋３N２

m＋Nmlog２Nm＋５Nm

(３５)

图３　算法复杂度分析

Fig．３　Complexityanalysisofalgorithm
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如图３所示,随着时间的增加,相噪方差随机变化.由于

本文所提算法能自适应跟踪相噪的变化选择合适的子算法,
并且EMＧSICI算法的复杂度相比 EMＧSCPE算法很大,因此

相比于传统单一算法,本文算法具有合理的复杂度,有效提升

了系统效率,在较长的传输时间内具有重要意义.
图４是在 QPSK调制方式下,FＧOFDM 系统中几种算法

与传统导频算法的BER性能比较,其中子带１和子带２的宽

度分别为 N０＝６４,N１＝１２８,BER表示每个信噪比条件下这

１２个时间帧的平均误码率,传统导频算法插入导频的方式与

半盲EM 算法相同.不进行相噪补偿时,FＧOFDM 系统的性

能劣于 OFDM 系统的性能,由式(７)可知这是由于 FＧOFDM
子带滤波器的影响,使得在FＧOFDM 系统中提出合适的相噪

抑制算法具有重要意义.无相噪时两种系统的 BER性能非

常逼近,说明FＧOFDM 系统在实现灵活业务场景需求,保持

较高频谱效率的同时能达到传统 OFDM 系统的误码率性能.

图４　相噪方差为[５×１０－５,４×１０－４,３×１０－３]的BER性能

Fig．４　BERperformancewhenPNvarianceis[５×１０－５,

４×１０－４,３×１０－３]

由图４可知,AEMＧPNS算法的性能逼近盲 EMＧSICI算

法的性能,优于盲 EMＧSCPE算法的性能.因为对于较低的

相噪,盲EMＧSCPE算法就能取得满意的效果,可以忽略SICI
的影响,但是对于较大的相噪,SICI占据主要地位,因此盲

EMＧSCPE算法的性能劣于 AEMＧPNS算法和盲 EMＧSICI算

法.又由于此时子带１的宽度较窄,AEMＧPNS算法中未使

用导频估计,因此 AEMＧPNS算法的性能与盲 EMＧSICI算法

接近.同时所提算法的性能明显优于传统导频辅助算法,说
明了本文所提算法的有效性.在信噪比较大时,AEMＧPNS
算法曲线下降减缓,因为信噪比较大时输出LLR信息并不完

全正确,但是足以满足实际中的需求.
图５给出在１６QAM 调制方式下,FＧOFDM 系统中几种

算法的BER性能比较,此时相噪方差都相对较小,子带１和

子带２的长度分别为 N０＝２５６,N１＝５１２,其他设置同上.

图５　相噪方差为[２×１０－５,５×１０－５,４×１０－４]的BER性能

Fig．５　BERperformancewhenPNvarianceis[２×１０－５,

５×１０－５,４×１０－４]

可以看出,AEMＧPNS算法略优于盲EMＧSICI算法,两者

都优于盲EMＧSCPE和传统导频算法,但是３种算法比较接

近.因为此时相噪水平相对较小,所以SICI的影响较低,导
致此时几个算法的性能比较接近.其中 AEMＧPNS算法略优

于盲 EMＧSICI算 法 是 因 为 此 时 子 带 １ 的 宽 度 较 宽,因 此

AEMＧPNS利用了少量导频辅助估计,故抑制效果更好.
图６给出在 QPSK调制下,FＧOFDM 系统中几种相噪算

法的误码率性能曲线,子带宽度分别为 N０＝１２８,N１＝２５６,
其他设置同上.此时相噪较大,可看出半盲 EMＧSICI算法的

性能略优于 AEMＧPNS算法.因为子带 １宽度较窄,所以

AEMＧPNS算法在大相噪时选用的是盲 EMＧSICI算法,但是

由于较窄的子带受相位噪声的影响也相对较小,因此 AEMＧ
PNS算法的性能与半盲EMＧSICI算法接近,并且明显优于半

盲EMＧSCPE算法和导频辅助算法,因为对于这种较大的相

位噪声,不能忽略SICI的影响.

图６　相噪方差为[４×１０－４,３×１０－３,８×１０－３]的BER性能

Fig．６　BERperformancewhenPNvarianceis[４×１０－４,

３×１０－３,８×１０－３]

图７是在１６QAM 调制下,FＧOFDM 系统中几种相噪算

法的误码率性能曲线,子带宽度分别为 N０＝２５６,N１＝５１２.
此时相噪较大,AEMＧPNS算法的性能基本逼近半盲 EMＧSIＧ
CI算法.因为子带１的宽度较宽,所以 AEMＧPNS算法在大

相噪时选择半盲 EMＧSICI算法,而较小的相噪影响较小,因
此此时两种算法的性能相近.其中其他曲线的表现原因基本

与图７相同,可知所提 AEMＧPNS算法在１６QAM 调制大相

噪水平下仍能取得较好的效果.

图７　相噪方差为[５×１０－５,４×１０－３,８×１０－３]的BER性能

Fig．７　BERperformancewhenPNvarianceis[５×１０－５,

４×１０－３,８×１０－３]

结束语　本文基于EM 准则,给出了FＧOFDM 系统中两

种相 噪 抑 制 子 算 法 EMＧSCPE 和 EMＧSICI,然 后 针 对

FＧOFDM系统实际业务场景与相噪的变化提出一种结合两

种子算法的自适应相噪算法,但文中没有考虑信道和频偏等
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其他因素的影响,未来改进的方向是高效率与低复杂度的联

合估计算法.仿真结果表明所提算法能有效抑制 FＧOFDM
系统的相位噪声.
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