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摘 要： 在分布式残余频偏信道中，考虑多径瑞利衰落，针对采用判决反馈检测的两发射天线 ＳＴＢＣＯＦＤＭ链
路，提出了一种发射功率优化方法：根据平均信道功率增益、残余频偏方差以及噪声方差的大小，以最小化平均误比特

率下界为目标，设置两分布发射天线的发射功率．仿真结果表明：相比于传统的各天线满功率发射方法，所提方法能够
在节省发射功率的同时提高链路的误比特率性能．
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１ 引言

在分布发射天线［１］空时分组码（ＳＴＢＣ，ｓｐａｃｅｔｉｍｅ
ｂｌｏｃｋｃｏｄｅ）正交频分复用（ＯＦＤＭ，ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉ
ｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ）链路中，各分布发射天线使用独立的
本地晶振，导致各分布发射天线到接收机间具有不同的

载波频偏，造成子载波间干扰（ＩＣＩ，ｉｎｔｅｒｃａｒｒｉｅｒｉｎｔｅｒｆｅｒ
ｅｎｃｅ）［２］．为消除频偏，文献［２～４］提出了基于均衡的频
偏消除方法，但这些方法存在频谱利用率过低或复杂度

过高的不足．因而，工程中通常选择的频偏消除方法主
要为［５］：接收机估计出各频率偏移量并反馈给发射机，

发射机根据反馈值调整对应发射天线的载频补偿频偏．
但由于频偏的时变特性以及反馈延迟，频偏补偿后各分

布发射天线到接收机间仍存在不同的残余频偏，形成分

布式残余频偏信道．

在分布式残余频偏信道中，ＳＴＢＣＯＦＤＭ链路的每根
分布发射天线到达接收机的信号可分为有用信号分量

和ＩＣＩ分量［６］．由于接收机中各有用信号分量和 ＩＣＩ分量
的功率正比于对应分布天线的发射功率［６］，这使得各分

布天线的发射功率直接影响链路性能，而目前尚无文献

讨论如何设置各分布天线的发射功率以优化性能．本文
将研究这一问题，考虑发射机装备两根分布天线、接收机

使用判决反馈检测、信号经历多径瑞利衰落，提出一种最

小化残余频偏下 ＳＴＢＣＯＦＤＭ平均误比特率下界的发射
功率优化方法，并通过仿真验证了其有效性．

２ 系统模型

２１ 发射信号

考察一个配备２根分布发射天线，１根接收天线的
ＳＴＢＣＯＦＤＭ链路，并假设链路利用循环前缀避免了
ＯＦＤＭ符号间干扰．令 ａｋｉ（ｉ＝１，２）为子载波 ｋ（０≤ｋ≤Ｋ－１）
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的待发射信息符号，其中 Ｋ为ＯＦＤＭ子载波个数．对于子
载波 ｋ，在第１个ＯＦＤＭ符号周期内，发射天线１和２分别
发送 ａｋ１和 ａｋ２；在第２个ＯＦＤＭ符号周期内，发射天线１和
２分别发送－ａｋ２ 和 ａｋ１ ．由此可知，链路在两个ＯＦＤＭ符
号周期内通过四个ＯＦＤＭ符号传输了 Ｋ个Ａｌａｍｏｕｔｉ空时
码块［７］．本文把这四个ＯＦＤＭ符号称为一个“传输块”．
２２ 残余频偏

由于两根分布发射天线使用独立的晶振，考虑它

们到接收机之间存在不同的频偏．假设链路采用反馈
方式补偿频偏［５］，考虑到频偏的时变特性以及反馈延

迟，定义εｍ为频偏补偿后发射天线ｍ到接收机之间的
归一化残余频偏（真实残余频偏比上子载波间隔）．参
照文献［８］，εｍ建模为方差为σ２ε的零均值独立同分布
随机变量．此外，假设εｍ在传输块内保持不变，在块与
块之间随机变化．
２３ 接收信号

考虑多径瑞利衰落，假设信道在空间上不相关、在

传输块内保持不变，则子载波 ｋ上的频域接收信号为［２］

ｒｋ＝Ｈｋａｋ＋ＩＣＩｋ＋ｎｋ （１）
其中，

ｒｋ＝ ｒｋ１，ｒｋ[ ]２
Ｔ，

Ｈｋ＝
Ｐ槡 １Λ

０
１Ｈｋ１ Ｐ槡 ２Λ

０
２Ｈｋ２

θ２ Ｐ槡 ２Λ
０
２ Ｈｋ２ －θ１ Ｐ槡 １Λ

０
１ Ｈｋ

[ ]
１

，

ａｋ＝ ａｋ１，ａｋ[ ]２ Ｔ，ＩＣＩｋ＝ Ｉｋ１，Ｉｋ[ ]２
Ｔ，ｎｋ＝ ｎｋ１，ｎｋ[ ]２

Ｔ．
这里，Ｈｋｍ为发射天线 ｍ（ｍ＝１，２）到接收机间第 ｋ个子
载波的频域信道增益，且 Ｈｋｍ是关于 ｍ独立的零均值复
高斯随机变量，其方差为ξｍ（ξｍ为发射天线 ｍ到接收机
间的平均信道功率增益）；Ｐｍ为发射天线 ｍ的发射功

率；Λ
ｋ
ｍ＝

ｓｉｎ（π（ｋ＋εｍ））
Ｋｓｉｎπ（ｋ＋εｍ）／( )Ｋ ｅｘｐｊπ

Ｋ－１( )Ｋ （ｋ＋εｍ( )）；
θｍ＝ｅｘｐｊ２πεｍ（Ｋ＋Ｋｇ）／( )Ｋ 为εｍ造成的相差［２］，这里
Ｋｇ为ＯＦＤＭ循环前缀的长度；ｎｋｌ是方差为σ２ｎ的零均值
复高斯白噪声；Ｉｋｌ为ε１和ε２在第 ｌ（ｌ＝１，２）个ＯＦＤＭ周
期内的子载波 ｋ上造成的总 ＩＣＩ，且

Ｉｋ１＝∑
２

ｍ＝１
Ｉｋｍ，１，Ｉｋ２＝∑

２

ｍ＝１
θｍＩｋｍ，２，

其中 Ｉｋ１，１＝∑
Ｋ－１

ｑ＝０，ｑ≠ｋ
Ｐ槡 １Ｈ

ｑ
１Λ
ｑ－ｋ
１ ａｑ１，

Ｉｋ１，２＝∑
Ｋ－１

ｑ＝０，ｑ≠ｋ
Ｐ槡 １Ｈ

ｑ
１Λ
ｑ－ｋ
１ （－ａ

ｑ
２ ），

Ｉｋ２，１＝∑
Ｋ－１

ｑ＝０，ｑ≠ｋ
Ｐ槡 ２Ｈ

ｑ
２Λ
ｑ－ｋ
２ ａｑ２，

Ｉｋ２，２＝∑
Ｋ－１

ｑ＝０，ｑ≠ｋ
Ｐ槡 ２Ｈ

ｑ
２Λ
ｑ－ｋ
２ ａｑ１ ．

２．４ ＩＣＩ
假设 ａｋｉ是方差为１的独立同分布零均值随机变量，

并注意到 Ｋ通常较大，结合中心极限定理，Ｉｋｍ，ｌ可视为零
均值复高斯噪声［６］．同时，由于 Ｈｑ１和 Ｈｑ２为相互独立的
零均值随机变量，且 ａｋｉ为独立同分布零均值随机变量，
故总 ＩＣＩＩｋｌ为关于 ｌ独立的零均值复高斯噪声，其基于

ε１和ε２的条件方差为
［６］

Ｅ Ｉｋｌ ２
ε１，ε[ ]２ ＝∑

２

ｍ＝１

π
２
ε
２
ｍＰｍξｍ
３ （２）

２．５ 判决反馈检测
由式（１）知，残余频偏εｍ造成的相差θｍ破坏了

Ａｌａｍｏｕｔｉ空时码的正交性［２］．此时使用极大似然准则检
测接收信号需要对 ａｋ作二维搜索，其复杂度较高［９］，而
判决反馈检测则在检测性能和复杂度上实现了良好的

折中［９］．据此，本文考虑接收机采用判决反馈检测，其原
理如下．

令 Ｃｋ＝ＨＨｋＨｋ，对 Ｃｋ作Ｃｈｏｌｅｓｋｙ分解［９］

Ｃｋ＝ＧＨｋＧｋ （３）

其中 Ｇｋ＝
ｈ１／ｈ２ ０
ｈ３／ｈ２ ｈ[ ]

２
，

ｈ１＝ 珟Ｈｋ１ ４＋珟Ｈｋ２ ４＋２ｃｏｓ（θ）珟Ｈｋ１ ２珟Ｈｋ２槡 ２，

ｈ２＝ 珟Ｈｋ１ ２＋珟Ｈｋ２槡 ２，

ｈ３＝珟Ｈｋ１珟Ｈｋ２ －珟Ｈｋ１珟Ｈｋ２θ１θ２，

珟Ｈｋ１＝ Ｐ槡 １Ｈｋ１Λ０１，

珟Ｈｋ２＝ Ｐ槡 ２Ｈｋ２Λ０２，

θ＝２π（ε２－ε１）（Ｋ＋Ｋｇ）／Ｋ．
将式（１）两边乘以（ＧＨｋ）－１ＨＨｋ有

ｙｋ＝ ＧＨ( )ｋ －１ＨＨｋｒｋ＝Ｇｋａｋ＋ηｋ （４）
其中，ηｋ＝ ＧＨ( )ｋ －１ＨＨｋ ＩＣＩｋ＋ｎ( )ｋ ，且

Ｅη[ ]ｋ ＝０，ＥηｋηＨｋε１，ε[ ]２ ＝σ２ｗ
１ ０[ ]０ １

，

这里σ
２
ｗ＝σ２ｎ＋Ｅ Ｉｋｌ ２

ε１，ε[ ]２ ＝σ２ｎ＋∑
２

ｍ＝１

π
２
ε
２
ｍＰｍξｍ
３ ．

判决反馈检测算法为［９］

ａ^ｋ１＝ａｒｇｍｉｎ
ａｋ１

ｙｋ１－ｈ１ａｋ１／ｈ２ ２

ａ^ｋ２＝ａｒｇｍｉｎ
ａｋ２

ｙｋ２－ｈ３^ａｋ１／ｈ２－ｈ２ａｋ２
{ ２

（５）

其中，

ｙｋ＝ ｙｋ１，ｙｋ[ ]２ Ｔ＝ ｈ１ａｋ１／ｈ２＋η
ｋ
１，ｈ３ａｋ１／ｈ２＋ｈ２ａｋ２＋η

ｋ[ ]２ Ｔ，

ηｋ＝η
ｋ
１，η

ｋ[ ]２ Ｔ．

３ 发射功率优化

为了优化发射功率，一种直接的途径是以最小化平

均误比特率为准则进行优化．但由于判决反馈检测的非
线性导致平均误比特率分析困难，因而本文通过最小化
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平均误比特率的下界优化发射功率．
３．１ 平均误比特率下界

根据式（５），ａｋ１的条件误比特率为［１０］

Ｐｅ１＝０．２ｅｘｐ（－ｇγ１） （６）
其中，γ１＝ｈ２１ （ｈ

２
２σ
２
ｗ）为 ｙｋ１的瞬时信干噪比，ｇ（０＜ｇ≤

１）是调制方式参数［１０］（例如，对于 ＭＰＳＫ，ｇ＝ｓｉｎ２（π／
Ｍ））．
若 ａｋ１判决正确，则 ａｋ２的条件误比特率为 Ｐｅ２＝

０２ｅｘｐ（－ｇγ２）；若 ａｋ１判决错误，则 Ｐｅ２＞０２ｅｘｐ（－ｇγ２），
其中γ２＝ｈ２２／σ２ｗ为 ａｋ１判决正确时 ｙｋ２－ｈ３^ａｋ１／ｈ２的瞬时
信干噪比．因此有 Ｐｅ２≥０２ｅｘｐ（－ｇγ２）．由 ｈ１和 ｈ２的表
达式知

ｈ２１＝珟Ｈｋ１ ４＋珟Ｈｋ２ ４＋２ｃｏｓ（θ）珟Ｈｋ１ ２珟Ｈｋ２ ２≤ｈ４２
＝ 珟Ｈｋ１ ２＋珟Ｈｋ２( )２ ２ （７）

将式（７）中各项除以 ｈ２２σ２ｗ，可得 ｈ２１／（ｈ２２σ２ｗ）≤ｈ２２／

σ
２
ｗ，即γ１≤γ２．又因为 ０＜ｇ≤１，所以 Ｐｅ１＝０２ｅｘｐ（－
ｇγ１）≥０２ｅｘｐ（－ｇγ２），故０２ｅｘｐ（－ｇγ２）为 Ｐｅ１和 Ｐｅ２的共
同下界．因此链路的平均误比特率下界为

珔ＰＬ＝∫
∞

０
０．２ｅｘｐ（－ｇγ２）ｆγ２（γ２）ｄγ２ （８）

其中 ｆγ２（γ２）为γ２的概率密度函数（ＰＤＦ，ｐｒｏｂａｂｉｌｉｔｙｄｅｎｓｉ
ｔｙｆｕｎｃｔｉｏｎ）．

γ２可展开为 γ２＝
∑
２

ｍ＝１
Ｐｍ Λ

０
ｍ
２ Ｈｋｍ ２

∑
２

ｍ＝１

π
２
ε
２
ｍＰｍξｍ
３ ＋σ２( )ｎ

其中 Λ
０
ｍ
２＝

ｓｉｎ（πεｍ）

Ｋｓｉｎ（π
εｍ
Ｋ







）

２

．

通常 Ｋπεｍ，则 Ｋｓｉｎ（πεｍ／Ｋ）≈πεｍ，故 Λ
０
ｍ
２≈（ｓｉｎ

（πεｍ）／πεｍ）２．对（ｓｉｎ（πεｍ）／πεｍ）２作二阶泰勒展开，有
（ｓｉｎ（πεｍ）／πεｍ）２≈１－π２ε２ｍ／３．于是γ２可简化为

γ２≈ ∑
２

ｍ＝１
Ｐｍ １－

π
２
ε
２
ｍ( )３
Ｈｋｍ( )２ ∑

２

ｍ＝１

Ｐｍξｍπ
２
ε
２
ｍ

３ ＋σ２( )ｎ
（９）

由于εｍ独立同分布，结合式（８）和（９），珔ＰＬ可表示为

珔ＰＬ＝∫
∞

０
０．２ｅｘｐ（－ｇγ２）ｆγ２（γ２ε

２
１，ε

２
２）ｄγ[ ]２

·ｆε２（ε
２
１）ｆε２（ε

２
２）ｄε２１ｄε２２ （１０）

其中，ｆγ２（γ２ε
２
１，ε
２
２）为γ２基于ε

２
１和ε

２
２的条件ＰＤＦ，ｆε２（ε

２
ｍ）

为ε
２
ｍ的 ＰＤＦ．在实际中 ｆε２（ε

２
ｍ）获取困难，为获得珔ＰＬ的

闭合式，类似于文献［１１］，本文在式（１０）中用ε２ｍ的均值

Ｅε２[ ]ｍ ＝σ２ε替代∫
∞

０
０．２ｅｘｐ（－ｇγ２）ｆγ２（γ２ε

２
１，ε

２
２）ｄγ[ ]２

中的ε
２
ｍ，以此近似计算珔ＰＬ

珔ＰＬ≈∫
∞

０
０．２ｅｘｐ（－ｇ^γ）ｆ^γ（^γ）ｄ^γ （１１）

其中：

γ^ ＝γ２ε２１＝σ
２

ε
，ε
２
２＝σ

２

ε
＝∑

２

ｍ＝１
Ｐｍ（１－ｓ）Ｈｍ

ｋ ２ ∑
２

ｍ＝１
Ｐｍξｍｓ＋σｎ( )２ ，

ｓ＝π
２
σ
２
ε

３，ｆ^γ（^γ）为γ^的ＰＤＦ．通常σ
２
ε１，且γ^应大于零，

故假设１－ｓ＞０．

令 γ^＝∑
２

ｍ＝１
γ^ｍ

其中γ^ｍ＝Ｐｍ（１－ｓ）Ｈ
ｋ
ｍ
２ ∑

２

ｍ＝１
Ｐｍξｍｓ＋σ

２( )ｎ ，其 ＰＤＦ为［１１］

ｆ^γｍ（^γｍ）＝
１
珔γｍ
ｅｘｐ（－γ^ｍ／珔γｍ） （１２）

其中珔γｍ＝Ｅγ^[ ]ｍ ＝Ｐｍξｍ（１－ｓ） ∑
２

ｍ＝１
Ｐｍξｍｓ＋σ

２( ) )ｎ ．

由于γ^１与γ^２独立，故式（１１）可写为

珔ＰＬ≈∫
∞

０
０．２ｅｘｐ（－ｇ^γ）ｆ^γ（^γ）ｄ^γ

＝０．２∫
∞

０
ｅｘｐ（－ｇ^γ１）ｆ^γ１（^γ１）ｄ^γ１

·∫
∞

０
ｅｘｐ（－ｇ^γ２）ｆ^γ２（^γ２）ｄ^γ２ （１３）

将式（１２）代入式（１３）有

珔ＰＬ≈０．２
（σ
２
ｎ＋Ｐ１ξ１ｓ＋Ｐ２ξ２ｓ）

２

（σ
２
ｎ＋Ｐ１ξ１ｃ＋Ｐ２ξ２ｓ）（σ

２
ｎ＋Ｐ１ξ１ｓ＋Ｐ２ξ２ｃ）

（１４）
其中 ｃ＝ｇ＋ｓ（１－ｇ）．
３．２ 最优发射功率

假设每根分布发射天线的发射功率分别受限于

Ｐ［１２］，则最小化珔ＰＬ的发射功率优化问题可表达为
（Ｐ１，ｏｐｔ，Ｐ２，ｏｐｔ）＝ａｒｇｍｉｎ

（Ｐ１，Ｐ２）
Ｆ（Ｐ１，Ｐ２）

ｓ．ｔ． ０≤Ｐ１≤Ｐａｎｄ０≤Ｐ２≤
{ Ｐ

（１５）

其中，Ｆ（Ｐ１，Ｐ２）＝珔ＰＬ，Ｐｍ，ｏｐｔ为发射天线ｍ的最优发射
功率．

满足Ｆ（Ｐ１，Ｐ２）／Ｐ１＝０的 Ｐ１为
Ｐ１，１（Ｐ２）＝－（Ｐ２ξ２ｓ＋σ

２
ｎ）（ξ１ｓ） （１６）

Ｐ１，２（Ｐ２）＝
（Ｐ２ξ２ｓ＋σ

２
ｎ）（Ｐ２ξ２（ｃ－ｓ）＋σ

２
ｎ）

（Ｐ２ξ２（ｃ－ｓ）－σ
２
ｎ）ξ１ｓ

（１７）

为求解式（１５），现给出如下４个结论．
结论１ 若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ ，则

Ｐ１，ｏｐｔ＝Ｐ１，２（Ｐ２，ｏｐｔ），Ｐ２，ｏｐｔ＝ｍｉｎ｛（ｘ＋槡ｙ）／ｚ，Ｐ｝，其中

Ａ＝ ｐｐ＞ σ
２
ｎ

ξ２（ｃ－ｓ
}{ ）
，Ｂ ＝ ｐ０≤ｐ≤ }{ Ｐ，Ｃ ＝

ｐ ｘ－槡ｙ
ｚ ≤ｐ≤

ｘ＋槡ｙ
ｚ ，ｙ≥ }{ ０，ｘ＝Ｐξ１ｓ（ｃ－ｓ）－ｃσ

２
ｎ，

ｙ＝Ｐ２ξ
２
１ｓ２（ｃ－ｓ）２－２Ｐξ１ｓσ

２
ｎ（ｃ＋２ｓ）（ｃ－ｓ）＋（ｃ－２ｓ）２
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·（σ
２
ｎ）
２，ｚ＝２ｓ（ｃ－ｓ）ξ２．
证明 因 Ｐ１，１（Ｐ２）＜０，故 Ｐ１，ｏｐｔ≠Ｐ１，１（Ｐ２）；对于

某一 Ｐ２，若 Ｐ１，２（Ｐ２）是发射天线１的最优发射功率，则
应有

０≤Ｐ２≤Ｐ
０≤Ｐ１，２（Ｐ２）≤{ Ｐ

（１８）

经计算，式（１８）的解为
Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ，Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ （１９）

将条件 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ，Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ 成立时任

一给定的 Ｐ２计为 Ｐ２，０．当 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩Ｃ
≠ 时，由于 Ｆ（Ｐ１，Ｐ２，０）及 ｄＦ（Ｐ１，Ｐ２，０）／ｄＰ１在［０，
Ｐ］上连续，且 Ｐ１＝Ｐ１，２（Ｐ２，０）是方程 ｄＦ（Ｐ１，Ｐ２，０）／ｄＰ１
＝０在［０，Ｐ］上的唯一根，故 Ｆ（Ｐ１，Ｐ２，０）在［０，
Ｐ１，２（Ｐ２，０）］和［Ｐ１，２（Ｐ２，０），Ｐ］上分别单调．又因

Ｆ（０，Ｐ２，０）－Ｆ（Ｐ１，２（Ｐ２，０），Ｐ２，０）

＝０．２
（Ｐ２，０ξ２ｓ＋σ

２
ｎ）（Ｐ２，０ξ２ｃ－Ｐ２，０ξ２ｓ＋σ

２
ｎ）
２

（Ｐ２，０ξ２ｃ＋σ
２
ｎ）（Ｐ２，０ξ２ｃ＋Ｐ２，０ξ２ｓ＋σ

２
ｎ）
２≥０

（２０）
故当 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ 时，Ｆ（Ｐ１，Ｐ２，０）
在［０，Ｐ１，２（Ｐ２，０）］上单调递减．同理可证，当 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ
∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ 时，Ｆ（Ｐ１，Ｐ２，０）在［Ｐ１，２（Ｐ２，０），
Ｐ］上单调递增．故对于条件 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩
Ｃ≠ 成立时的任一 Ｐ２，发射天线１的最优发射功率
为 Ｐ１，２（Ｐ２）．

由集合 Ａ知，若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ ，

则 Ｐ２ξ２（ｃ－ｓ）－σ
２
ｎ＞０．此时

ｄＦ（Ｐ１，２（Ｐ２），Ｐ２）
ｄＰ２

＝

－０．８ξ２ｓσ
２
ｎ（Ｐ２ξ２（ｃ－ｓ）－σ

２
ｎ）

（Ｐ２ξ２（ｃ＋ｓ）＋σ
２
ｎ）
３ ＜０，即 Ｆ（Ｐ１２（Ｐ２），Ｐ２）

关于 Ｐ２递减．又由集合 Ｂ和Ｃ知，若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且

Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ ，则 Ｐ２≤ｍｉｎ（ｘ＋槡ｙ）ｚ，{ }Ｐ ．由此可
得：若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ且 Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ ，则 Ｐ２，ｏｐｔ＝
ｍｉｎ（ｘ＋槡ｙ）ｚ，{ }Ｐ，Ｐ１，ｏｐｔ＝Ｐ１，２（Ｐ２，ｏｐｔ）．

结论１得证．
结论２ 若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ∩Ｂ或Ａ∩Ｂ∩Ｃ＝ ，

则 Ｐ１，ｏｐｔ＝０或 Ｐ１，ｏｐｔ＝Ｐ．
证明 将条件 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ∩Ｂ或Ａ∩Ｂ∩Ｃ＝
成立时任一给定的 Ｐ２计为 Ｐ２，０．由于 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩

Ｃ，Ａ∩Ｂ∩Ｃ≠ 是式（１８）的解，若 Ｐ２∈Ａ∩Ｂ∩Ｃ∩
Ｂ或 Ａ∩ Ｂ∩Ｃ＝ ，则 Ｐ１，２（Ｐ２，０）［０，Ｐ］，此时
ｄＦ（Ｐ１，Ｐ２，０）／ｄＰ１＝０在［０，Ｐ］上无根．又因为 Ｆ（Ｐ１，

Ｐ２，０）和 ｄＦ（Ｐ１，Ｐ２，０）／ｄＰ１在［０，Ｐ］上连续，故当 Ｐ２∈
Ａ∩Ｂ∩Ｃ∩Ｂ或Ａ∩Ｂ∩Ｃ＝ 时，Ｆ（Ｐ１，Ｐ２，０）在［０，
Ｐ］上单调．此时，若 Ｆ（０，Ｐ２，０）≤Ｆ（Ｐ，Ｐ２，０），则 Ｐ１，ｏｐｔ＝

０；若 Ｆ（０，Ｐ２，０）＞Ｆ（Ｐ，Ｐ２，０），则 Ｐ１，ｏｐｔ＝Ｐ．
结论３ 若 Ｐ１，ｏｐｔ＝０，则 Ｐ２，ｏｐｔ＝Ｐ．
证明 由于 ｄＦ（０，Ｐ２）／ｄＰ２＝－０．２ξ２σ

２
ｎｇ（１－ｓ）／

（Ｐ２ξ２ｃ＋σ
２
ｎ）＜０（３１节假设１－ｓ＞０），故 Ｆ（０，Ｐ２）在

［０，Ｐ］上单调递减，此时 Ｐ２，ｏｐｔ＝Ｐ．
结论４ 若 Ｐ１，ｏｐｔ＝Ｐ，则 Ｐ２，ｏｐｔ＝β，其中

β＝

Ｐ２，２，Ｐ２，２∈［０，Ｐ］
０， Ｐ２，２［０，Ｐ］ａｎｄＦ（Ｐ，０）≤Ｆ（Ｐ，Ｐ）
Ｐ， Ｐ２，２［０，Ｐ］ａｎｄＦ（Ｐ，０）＞Ｆ（Ｐ，Ｐ

{
）

（２１）
并且

Ｐ２，２＝
（Ｐξ１ｓ＋σ

２
ｎ）（Ｐξ１（ｃ－ｓ）＋σ

２
ｎ）

（Ｐξ１（ｃ－ｓ）－σ
２
ｎ）ξ２ｓ

（２２）

证明 方程 ｄＦ（Ｐ，Ｐ２）／ｄＰ２＝０的根为

Ｐ２，１＝－（Ｐξ１ｓ＋σ
２
ｎ）ξ２ｓ （２３）

Ｐ２，２＝
（Ｐξ１ｓ＋σ

２
ｎ）（Ｐξ１（ｃ－ｓ）＋σ

２
ｎ）

（Ｐ１ξ１（ｃ－ｓ）－σ
２
ｎ）ξ２ｓ

（２４）

当 Ｐ２，２∈［０，Ｐ］时，由于 Ｐ２＝Ｐ２，２是 ｄＦ（Ｐ，Ｐ２）／
ｄＰ２＝０在［０，Ｐ］上的唯一根，且 Ｆ（Ｐ，Ｐ２）和 ｄＦ（Ｐ，

Ｐ２）／ｄＰ２在［０，Ｐ］上连续，故 Ｆ（Ｐ，Ｐ２）在［０，Ｐ２，２］和
［Ｐ２，２，Ｐ］上单调．又因

Ｆ（Ｐ，０）－Ｆ（Ｐ，Ｐ２，２）

＝
０．２（σ２ｎ＋Ｐξ１ｓ）（σ

２
ｎ＋Ｐξ１ｇ（１－ｓ））

（σ
２
ｎ＋Ｐξ１ｃ＋Ｐξ１ｓ）

２（σ
２
ｎ＋Ｐξ１ｃ）

＞０
（２５）

故当 Ｐ２，２∈［０，Ｐ］时，Ｆ（Ｐ，Ｐ２）在［０，Ｐ２，２］上单调递减．
同理可证，当 Ｐ２，２∈［０，Ｐ］时，Ｆ（Ｐ，Ｐ２）在［Ｐ２，２，Ｐ］上
单调递增．故若 Ｐ２，２∈［０，Ｐ］，则 Ｐ２，ｏｐｔ＝Ｐ２，２．

当 Ｐ２，２［０，Ｐ］时，ｄＦ（Ｐ，Ｐ２）／ｄＰ２＝０在［０，Ｐ］上
无根．又因为 Ｆ（Ｐ，Ｐ２）和 ｄＦ（Ｐ，Ｐ２）／ｄＰ２在［０，Ｐ］上
连续，故当 Ｐ２，２［０，Ｐ］时，Ｆ（Ｐ，Ｐ２）在［０，Ｐ］上单调．
此时，若 Ｆ（Ｐ，０）≤Ｆ（Ｐ，Ｐ），则 Ｐ２，ｏｐｔ＝０；若 Ｆ（Ｐ，０）＞
Ｆ（Ｐ，Ｐ），则 Ｐ２，ｏｐｔ＝Ｐ．
结论４得证．
由结论１至４知，发射功率优化方法为
（Ｐ１，ｏｐｔ，Ｐ２，ｏｐｔ）＝ａｒｇｍｉｎ

（Ｐ１，Ｐ２）
Ｆ（Ｐ１，Ｐ２）

ｓ．ｔ． （Ｐ１，Ｐ２）∈｛（λ１，μ１），（λ２，μ２），（λ３，μ３
{

）｝

（２６）
其中，λ１＝Ｐ１，２（μ１），λ２＝０，λ３＝Ｐ，

μ１＝ｍｉｎ（ｘ＋槡ｙ）ｚ，{ }Ｐ，μ２＝Ｐ，μ３＝β．

４ 仿真与分析

仿真参数如下：２发１收，ＢＰＳＫ调制；ＯＦＤＭ子载波
数为１２８，循环前缀长为３２，子载波间隔为２０ｋＨｚ；两收
发天线对间的信道相互独立，且均建模为两径等增益
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瑞利信道，两径间隔１．５６２５μｓ；两收发天线对间的归一
化残余频偏相互独立，且均匀分布于［－０１，０１］．此
外，若无特别声明，仿真中信道和残余频偏在传输块内

保持不变．
由于两发射天线分布于不同地理位置，导致它们

到接收机之间具有不同的平均信道功率增益（即ξ１≠
ξ２）．据此，图１在ξ１≠ξ２时对比了所提方法和各天线
满功率发射方法的性能．在分布式残余频偏信道中，当
噪声功率一定时，误比特率取决于两分布发射天线各

自到达接收机的有用信号分量与 ＩＣＩ分量的功率．满
功率发射方法未对这些分量的功率作优化，而所提方

法通过调整两发射天线的发射功率，协调接收机中各

有用信号分量和 ＩＣＩ分量的功率使得误比特率下界最
小，故从图１可看到，所提方法的性能优于满功率发射．

图２在不同的ξ１／ξ２下对比了所提方法和满功率
发射方法的性能，图３给出了α与ξ１／ξ２的关系，这里α
＝（２Ｐ－（Ｐ１，ｏｐｔ＋Ｐ２，ｏｐｔ））／（２Ｐ）为所提方法相对于满功
率发射的发射功率节省因子．由图２和图３知，相比于
满功率发射，所提方法能够在节省发射功率的同时提

高误比特率性能．
图４考察了信道和残余频偏在传输块内变化时所

提方法和满功率发射方法的性能．令 Ｈｋｍ，ｌ为传输块的
第ｌ（ｌ＝１，２）个 ＯＦＤＭ周期内发射天线 ｍ到接收机间

第ｋ个子载波的频域信道增益，εｍ，ｌ为第ｌ个 ＯＦＤＭ周
期内发射天线 ｍ到接收机间的归一化残余频偏，并假
设 Ｈｋｍ，１与 Ｈｋｍ，２以及εｍ，１与εｍ，２的相关系数均为ρ．由图
４知，当ρ减小时，所提方法相对于满功率发射的性能
优势减弱，甚至差于满功率发射．这表明所提方法并不
适用于信道和残余频偏在传输块的两个 ＯＦＤＭ周期间
变化较大的场景．

５ 结束语

研究了分布式残余频偏信道中ＳＴＢＣＯＦＤＭ的发射
功率优化问题，在考虑发端配备两根分布天线、收端使

用判决反馈检测、信号经历多径瑞利衰落、信道和残余

频偏在传输块内保持不变的基础上，提出了一种最小

化平均误比特率下界的发射功率优化方法．与传统的
各天线满功率发射方法相比，所提方法可在节省发射

功率的同时提高误比特率性能．
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