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摘 要： 采用高阶 ＱＡＭ（ＱｕａｄｒａｔｕｒｅＡｍｐｌｉｔｕｄｅＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ）调制的正交频分复用（ＯＦＤＭ，ＯｒｔｈｏｇｏｎａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉ
ｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ）系统，相对于低阶调制来说，密集的星座点分布更容易受到载波频偏与采样频偏的影响．本文分析了
高阶ＱＡＭＯＦＤＭ系统对频率同步精度的要求，提出了一种载波与采样频偏联合纠正的方法，并分别针对时不变多径
信道和块衰落多径Ｒｉｃｉａｎ信道给出了频偏估计的均方误差解析表达式．均方误差的理论分析与计算机仿真结果吻合；
误比特率性能仿真表明，频偏纠正后的误比特率性能与无频偏情况比较，差异小于１ｄＢ．

关键词： 高阶调制；正交频分复用；采样频偏；载波频偏；正交幅度调制

中图分类号： ＴＮ９２ 文献标识码： Ａ 文章编号： ０３７２２１１２（２０１３）０３０４８１０７
电子学报ＵＲＬ：ｈｔｔｐ：／／ｗｗｗ．ｅｊｏｕｒｎａｌ．ｏｒｇ．ｃｎ ＤＯＩ：１０．３９６９／ｊ．ｉｓｓｎ．０３７２２１１２．２０１３．０３．０１１

ＡＪｏｉｎｔＡｌｇｏｒｉｔｈｍｏｆＣａｒｒｉｅｒａｎｄＳａｍｐｌｉｎｇＦｒｅｑｕｅｎｃｙＯｆｆｓｅｔ
ＣｏｒｒｅｃｔｉｏｎｆｏｒＨｉｇｈＯｒｄｅｒＱＡＭＭｏｄｕｌａｔｅｄＯＦＤＭＳｉｇｎａｌｓ

ＬＩＵＴｉａｎ１，ＹＡＮＧＬｉｎ２，ＤＥＮＧＫａｉ３，ＴＡＮＧＹｏｕｘｉ１，ＺＨＵＡＮＧＪｉａｍｉｎ４
（１．ＮａｔｉｏｎａｌＫｅｙＬａｂｏｆＳｃｉｅｎｃｅａｎｄＴｅｃｈｎｏｌｏｇｙｏｎＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓ，ＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙｏｆＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃＳｃｉｅｎｃｅａｎｄＴｅｃｈｎｏｌｏｇｙｏｆＣｈｉｎａ，Ｃｈｅｎｇｄｕ，Ｓｉｃｈｕａｎ６１１７３１，Ｃｈｉｎａ；

２．ＳｈａｎｇｈａｉＩｎｓｔｉｔｕｔｅｏｆＳａｔｅｌｌｉｔｅＥｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ，Ｓｈａｎｇｈａｉ２００２４０，Ｃｈｉｎａ；
３．ＳｃｈｏｏｌｏｆＰｈｙｓｉｃｓａｎｄＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃＥｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ，ＹｉｂｉｎＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，Ｙｉｂｉｎ，Ｓｉｃｈｕａｎ６４４０００，Ｃｈｉｎａ；

４．ＳｉｃｈｕａｎＥｌｅｃｔｒｉｃＰｏｗｅｒＣｏｒｐｏｒａｔｉｏｎ，Ｃｈｅｎｇｄｕ，Ｓｉｃｈｕａｎ６１００２３，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ： Ｉｎｈｉｇｈｅｒｏｒｄｅｒｑｕａｄｒａｔｕｒｅａｍｐｌｉｔｕｄｅｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ（ＱＡＭ）ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ（ＯＦＤＭ）
ｓｙｓｔｅｍ，ｔｈｅｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｏｆｈｉｇｈｄｅｎｓｉｔｙｃｏｎｓｔｅｌｌａｔｉｏｎｂｅｃｏｍｅｓｍｏｒｅｓｅｎｓｉｔｉｖｅｔｏｃａｒｒｉｅｒｆｒｅｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔ（ＣＦＯ）ａｎｄｓａｍｐｌｉｎｇｆｒｅ
ｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔ（ＳＦＯ）．Ｉｎｔｈｉｓｐａｐｅｒ，ｔｈｅｉｍｐａｃｔｏｆｆｒｅｑｕｅｎｃｙｓｙｎｃｈｒｏｎｉｚａｔｉｏｎｅｒｒｏｒｓｏｎｈｉｇｈｏｒｄｅｒＱＡＭｍｏｄｕｌａｔｅｄＯＦＤＭｓｉｇｎａｌｉｓ
ａｎａｌｙｚｅｄｕｎｄｅｒｂｏｔｈｔｉｍｅｉｎｖａｒｉａｎｔｍｕｌｔｉｐａｔｈｃｈａｎｎｅｌａｎｄｍｕｌｔｉｐａｔｈＲｉｃｉａｎｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌ，ａｎｄａｎａｌｇｏｒｉｔｈｍｔｏｊｏｉｎｔｌｙｃｏｒｒｅｃｔｂｏｔｈ
ＣＦＯａｎｄＳＦＯｉｓｐｒｏｐｏｓｅｄ．Ａｃｌｏｓｅｄｆｏｒｍｆｏｒｍｕｌａｆｏｒｔｈｅｍｅａｎｓｑｕａｒｅｅｒｒｏｒ（ＭＳＥ）ｏｆｔｈｅｅｓｔｉｍａｔｉｏｎｉｓｇｉｖｅｎｂｙｔｈｅｔｈｅｏｒｅｔｉｃａｌ
ａｎａｌｙｓｉｓａｎｄｉｔｓｒｅａｓｏｎａｂｉｌｉｔｙｉｓｖｅｒｉｆｉｅｄｂｙｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓ．

Ｋｅｙｗｏｒｄｓ： ｈｉｇｈｏｒｄｅｒ；ＯＦＤＭ；ＳＦＯ；ＣＦＯ；ＱＡＭ

１ 引言

为了在多径衰落信道中获取高频谱利用率，采用高

阶ＱＡＭ（ＱｕａｄｒａｔｕｒｅＡｍｐｌｉｔｕｄｅＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ）结合 ＯＦＤＭ（Ｏｒ
ｔｈｏｇｏｎａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ）的技术方案已被
多种数字通信标准所采用，尤其在 ＤＶＢＣ２［１］中 ＱＡＭ阶
数已提高到４０９６．然而，ＯＦＤＭ对系统频偏敏感的固有
缺点［２］却限制了调制阶数进一步提高，因为高阶 ＱＡＭ
密集的星座点分布更容易受到系统频偏的影响．对系统
频偏的处理包含对载波频偏（ＣＦＯ）和采样频偏（ＳＦＯ）的
估计与纠正．

频偏估计的传统方法是分别估计ＳＦＯ和 ＣＦＯ［３］；联

合估计 ＣＦＯ和 ＳＦＯ的方法主要分为最大似然联合估
计［４，５］和导引子载波差分［６，７］的方法，前者复杂度太高，

后者利于实现却对导引位置安排提出了严格的限制：不

但要求相邻ＯＦＤＭ符号导引位置相同，而且要求导引位
置关于零频对称［８］；然而，ＯＦＤＭ系统最优导引位置却
不一定满足该条件［９］．

在频偏的纠正策略上，一类方法是将频偏的影响看

作信道响应的一部分［１０］，这类方法会增加导引子载波

开销；另一类方法是获得频偏估计值后，在时域调整采

样时间同时补偿 ＣＦＯ［７］；然而，该方法没有考虑频偏纠
正的残留误差仍然会对后续处理，尤其是对高阶 ＱＡＭ
的解调性能造成影响．
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另外，针对高阶 ＱＡＭＯＦＤＭ系统的频率同步研究
甚少．文献［１１，１２］只考虑了６４ＱＡＭ调制下的 ＣＦＯ纠
正；文献［１３］给出 ＣＦＯ不能大于子载波间隔 １％的结
论，但该结论仅限于 ２５６ＱＡＭ并且与仿真参数紧密相
关，不具有普遍意义．对于更高阶的 ＱＡＭ调制，现有研
究并没有给出相关成果，尤其当 ＱＡＭ阶数高达 ４０９６
时，密集的星座点分布能够容忍多大的系统频偏，尚无

定量分析．
因此，本文针对高阶ＱＡＭ调制的ＯＦＤＭ系统，分析

了ＣＦＯ和 ＳＦＯ对系统性能的影响，提出了一种 ＣＦＯ和
ＳＦＯ联合纠正方法，并从数值分析和仿真两方面验证了
其频偏纠正精度可以满足高阶 ＱＡＭ的应用需求．该方
法无需限制导引子载波位置，在非对称的导引图案下，

比常规方法具有更高的估计精度．

２ 信号模型

采用ＱＡＭ调制的 ＯＦＤＭ系统中，Ｎａ个 ＱＡＭ调制
符号通过快速傅里叶逆变换（ＩＦＦＴ）映射到 Ｎ个子载波
上（Ｎａ＜Ｎ）．ＩＦＦＴ结果的后 Ｎｇ个采样点被用来形成循
环前缀（ＣＰ），采样时间为 Ｔｓ．Ｎｓ＝Ｎ＋Ｎｇ个采样点作为
一个完整的 ＯＦＤＭ符号，经过数模转换和上变频后发
射，由多径信道传播后到达接收机．

本文分别考虑固定和低速移动两类应用场景，并

分别将信道特性建模为时不变多径信道和块衰落

（ｂｌｏｃｋｆａｄｉｎｇ）［１４］多径信道，同时假设衰落幅度服从 Ｒｉ
ｃｉａｎ分布．

假设在接收机侧，信道估计、时间同步及载波频率

粗同步都已经利用前导（ｐｒｅａｍｂｌｅ）完成［５］．定义Δｆ表示
载波频率粗同步之后的残留 ＣＦＯ（ＲＣＦＯ，Ｒｅｓｉｄｕａｌ
ＣＦＯ），Ｔ′ｓ表示接收机采样时间，ε＝ＮＴｓΔｆ表示归一化

ＲＣＦＯ，δ＝
Ｔ′ｓ－Ｔ( )ｓ
Ｔｓ

表示归一化的 ＳＦＯ，则 ＦＦＴ之后的

第 ｌ个ＯＦＤＭ符号的第 ｋ个子载波可以表示为［２］：

Ｙｌ，ｋ＝Ｈｌ，ｋａｌ，ｋ
ｓｉｎ（πη）
Ｎｓｉｎ（πη／Ｎ）

ｅ
ｊ
２π（ｌＮｓ＋Ｎｇ）η

Ｎ ｅ
ｊπＮ－１Ｎη＋Ｃｌ，ｋ＋Ｗｌ，ｋ

（１）
其中，ｊ为虚数符号；ｌ＝０，１，…Ｌ－１；ｋ＝０，１，…，Ｎ－１；η
＝ｋδ＋ε；ａｌ，ｋ、Ｈｌ，ｋ、Ｃｌ，ｋ和 Ｗｌ，ｋ分别表示第 ｌ个ＯＦＤＭ符
号的第 ｋ个子载波上的调制符号、信道频率响应、载波
间干扰以及零均值加性复高斯白噪声采样，方差为σ

２
Ｗ．

３ 频率同步误差对高阶ＱＡＭ的影响分析

３１ 高阶ＱＡＭ调制可容忍的相位偏差
ＲＣＦＯ和ＳＦＯ都会导致相位偏差，本节对加性高斯

白噪声（ＡＷＧＮ）信道中，高阶 ＱＡＭ调制可容忍的相位
偏差进行定量分析．考虑格雷编码的 ＱＡＭ星座，Ｍ阶

ＱＡＭ信号受载波相位偏差θ影响的误比特率（ＢＥＲ，Ｂｉｔ
ＥｒｒｏｒＲａｔｅ）Ｐｂ（θ）为［１５］：

Ｐｂ（θ）＝
４

Ｍｌｏｇ２（Ｍ）∑ｎ，ｌＱ｛Ａ［ｌ＋（１－ｌ）ｃｏｓθ－

ｎｓｉｎθ］｝－
４

Ｍｌｏｇ２（Ｍ）∑ｋ，ｌＱ｛Ａ［ｋ＋
（１－ｋ）ｃｏｓθ＋（ｌ－１）ｓｉｎθ］｝×Ｑ｛Ａ［ｌ＋
（１－ｌ）ｃｏｓθ－（ｋ－１）ｓｉｎθ］｝ （２）

其中，ｎ＝±１，±３，…，±（槡Ｍ－１）；ｋ，ｌ＝０，±２，±４，

…，±（槡Ｍ－２）；Ｑ｛ｘ｝＝∫
∞

ｘ

１
２槡π
ｅ－ｙ

２／２ｄｙ．对于 Ｍ＝

２５６，１０２４，４０９６的不同情况，Ａ分别为 ８Ｅｂ／８５Ｎ槡 ０、

１０Ｅｂ／３４１Ｎ槡 ０和 ４Ｅｂ／４５５Ｎ槡 ０．
表１分别针对几种高阶ＱＡＭ调制，给出了达到１×

１０－４的ＢＥＲ所需的 Ｅｓ／Ｎ０门限与θ的关系．Ｅｓ／Ｎ０表示
ＱＡＭ调制的符号信噪比，Ｅｓ／Ｎ０与式（２）中 Ｅｂ／Ｎ０的换
算关系定义为：

Ｅｓ／Ｎ０（ｄＢ）＝Ｅｂ／Ｎ０（ｄＢ）＋１０×ｌｏｇ１０（ｌｏｇ２Ｍ） （３）
从表 １可以看出，达到 ＢＥＲ≤１×１０－４所需的 Ｅｓ／

Ｎ０门限随着相位偏差增加相应提高，ＱＡＭ阶数越高，
门限提高的速率越快．当相位偏差超过某个临界点时
（对于４０９６ＱＡＭ来说这个临界点大约在０８～０９度之
间），达到１×１０－４的 ＢＥＲ需要的 Ｅｓ／Ｎ０将迅速增加，其
原因是ＢＥＲ性能曲线已经出现平台．所以当θ超过 １
度，无论怎样提高 Ｅｓ／Ｎ０，４０９６ＱＡＭ的 ＢＥＲ也不可能
下降到１×１０－４．假设系统允许的信噪比损失为１ｄＢ，则
２５６ＱＡＭ、１０２４ＱＡＭ和４０９６ＱＡＭ能容忍的相位偏差依
次为１度、０５度和０２５度．

由式（１）可以看出，由 ＳＦＯ和 ＲＣＦＯ引入的相位旋
转会随着 ｌ增大，从而导致相位偏差．根据本节的结论，
对４０９６ＱＡＭ来说，频率同步算法必须保证相位偏差始
终小于０２５度．

表１ 不同ＱＡＭ调制阶数下相位偏差对信噪比门限的影响

相位偏差（度）
Ｅｓ／Ｎ０门限（ｄＢ）

２５６ＱＡＭ １０２４ＱＡＭ ４０９６ＱＡＭ
０．０ ３０ ３６ ４２．０
０．２ — — ４２．５
０．４ — — ４５．０
０．６ — ３７．５ ４８．５
０．７ ３０．５ ３８ ５１．５
０．８ — — ５６．５
０．９ — ３９．５ ８１．０
１．０ ３１ ４０ ＋∞

３２ 高阶ＱＡＭ调制下可容忍的频率偏差
ＲＣＦＯ和 ＳＦＯ会引起 ＩＣＩ，从而带来 Ｅｓ／Ｎ０损失，可

按式定量计算［１０，１６］：
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Ｄｋ＝Ｄε＋Ｄ
ｋ
δ＝

１０
３ｌｎ１０（πε）

２Ｅｓ
Ｎ

     

０

Ｄ
ε

＋１０ｌｏｇ１０ １＋π３
Ｅｓ
Ｎ０
（ｋδ）( )

         

２

Ｄ
δ

（４）
其中，Ｄｋ为子载波ｋ上Ｅｓ／Ｎ０损失，分别由归一化 ＲＣ
ＦＯ和ＳＦＯ产生，记为 Ｄε和Ｄ

ｋ
δ．

图１、图２分别给出了归一化 ＲＣＦＯ和 ＳＦＯ产生的
信噪比损失．其中 Ｅｓ／Ｎ０根据表１，按照θ等于０的情
况选取．可见，Ｄｋ随着频偏和调制阶数的增加迅速恶
化．假设系统链路预算允许的 Ｄε和 Ｄ

ｋ
δ
都为 １ｄＢ，则

４０ｄＢ的 Ｅｓ／Ｎ０下，４０９６ＱＡＭ能容忍的最大ε和δ分别
为２×１０－３和４ｐｐｍ．

４ 载波与采样频偏联合纠正的方法

４１ 系统框图

如图３所示，接收机频率同步分为四个步
骤．

步骤１ ＦＦＴ之前的 ＣＦＯ纠正．其中，ＣＦＯ
由两部分构成．分别是 ＣＦＯ粗估计值和 ＲＣＦＯ
估计值．这两部分的和作为总的ＣＦＯ．

步骤２ ＲＣＦＯ和 ＳＦＯ联合估计．ＲＣＦＯ估
计结果ε^反馈给步骤１，ＳＦＯ估计结果δ^提交
给步骤３．

步骤３ 基于自动频率控制（ＡＦＣ，Ａｕｔｏｍａｔ
ｉｃＦｒｅｑｕｅｎｃｙＣｏｎｔｒｏｌ）环路实现定时恢复．

步骤４ ＡＦＣ达到稳态跟踪之后，进一步对残留相
位偏差进行跟踪．
４２ ＲＣＦＯ和ＳＦＯ联合估计

如图３所示，Ｙｌ，ｋ经过单抽头信道均衡器．本文假
设理想信道估计（在性能仿真部分将评估迫零（ＺＦ，Ｚｅｒｏ
Ｆｏｒｃｉｎｇ）信道估计在块衰落多径 Ｒｉｃｉａｎ信道中带来的性
能损失）．均衡器输出可表示为：

Ｒｌ，ｋ＝ａｌ，ｋｅ
ｊ
２π（ｌＮｓ＋Ｎｇ）η

Ｎ ＋
Ｃｌ，ｋ
Ｈ^ｌ，ｋ

＋
Ｗｌ，ｋ
Ｈ^ｌ，ｋ

（５）

其中，^Ｈｌ，ｋ是第ｌ个 ＯＦＤＭ符号的第 ｋ个子载波上的理

想信道估计值，且 Ｈ^ｌ，ｋ＝Ｈｌ，ｋ
ｓｉｎ（πη）

Ｎｓｉｎ（πηＮ）
ｅ
ｊπＮ－１Ｎη．

对于导引子载波，ａｌ，ｋ为已知．从 Ｒｌ，ｋ中剥离导引符
号 ａｌ，ｋ，得到 Ｐｌ，ｋ，

Ｐｌ，ｋ＝ｅ
ｊ
２π（ｌＮｓ＋Ｎｇ）η

Ｎ ＋
Ｃｌ，ｋ
ａｌ，ｋ^Ｈｌ，ｋ

＋
Ｗｌ，ｋ
ａｌ，ｋ^Ｈｌ，ｋ

（６）

将η＝ｋδ＋ε带入式（６），再对 Ｐｌ，ｋ取相角，得到

ｌ（ｋ）：

ｌ（ｋ）＝
２π（ｌＮｓ＋Ｎｇ）（ｋδ＋ε）

Ｎ ＋ｚｌ，ｋ＝ｋｘｌ＋ｙｌ＋ｚｌ，ｋ

（７）
其中，ｚｌ，ｋ为加性噪声，ｘｌ＝２πδ（ｌＮｓ＋Ｎｇ）／Ｎ，ｙｌ＝２πε
（ｌＮｓ＋Ｎｇ）／Ｎ．

假设第 ｌ个ＯＦＤＭ符号的 Ｍｌ个导引子载波位置集
合为［ｋ１，ｋ２，…，ｋＭｌ］，定义矩阵Φｌ＝［ｌ（ｋ１），ｌ（ｋ２），

…，ｌ（ｋＭｌ）］
Ｔ和 Ｋ＝

ｋ１ ｋ２ … ｋＭｌ
１ １ …

( )１
Ｔ

．实际系统一

般都能满足 Ｍｌ＞２，因此 ｘｌ和ｙｌ的估计可由最小二乘
法得到：

ｘ^ｌ
ｙ^[ ]
ｌ
＝ ＫＴ( )Ｋ －１ＫＴΦｌ （８）

对不同ＯＦＤＭ符号的 ｘ^ｌ和 ｙ^ｌ分别进行差分操作，
得到δ和ε的估计结果为
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δ^ｌ＝
Ｎ

２πＤＮｓ
（^ｘｌ＋Ｄ－ｘ^ｌ）

ε^ｌ＝
Ｎ

２πＤＮｓ
（^ｙｌ＋Ｄ－ｙ^ｌ）

（９）

其中，Ｄ＝１，２，…是时间间隔，不失一般性下文取 Ｄ＝
１．^δｌ和ε^ｌ可关于ｌ平滑以提高估计精度，得δ^和ε^．

值得一提的是，^δｌ与ε^ｌ的获取与每个 ＯＦＤＭ符号
的导引图案及导引数目均无关，相对于文献［８］等有更
强的通用性．另外，式中的（ＫＴＫ）－１ＫＴ为常数，不需要
实时计算．
４３ ＡＦＣ与残留相位偏差跟踪
４３１ ＡＦＣ跟踪

采样频偏随时间的累积效应体现为持续增长的定

时偏差，将导致 ＦＦＴ窗口偏离正确位置．实现定时恢复
有开环［１０］和闭环［７］两种方式．其中，开环方式存在两个
固有缺陷：一方面，式描述的 Ｅｓ／Ｎ０损失不会减少；另
一方面，接收机需要不停判断并执行“剥去／填充”采样
点的操作，从而效率低下．

相对而言，闭环跟踪模式直接改变信号采样率，不

但简化了后续处理，而且从根源处抑制了 ＩＣＩ的产生．
因此，本文采用基于 ＡＦＣ的闭环跟踪方式实现定时恢

复．如图３步骤３，其中环路滤波器的设计可参考文献
［７］，本文不再讨论环路细节．
４．３．２ 残留相位偏差跟踪

即使ＡＦＣ跟踪进入稳态，收发系统之间依然存在
残余采样频偏（ＲＳＦＯ，ＲｅｓｉｄｕａｌＳＦＯ）．这是因为收发信机
的晶振频偏会随时间和温度发生改变，同时接收机改

变输入采样率的精度有限．举例说明，假设控制精度为
０３ｐｐｍ，且 Ｎ＝２０４８，Ｎｇ＝３２，根据式容易计算，经过 ９
个ＯＦＤＭ符号后，在 ｋ＝１０００的子载波上相位旋转已超
过１度，严重超出了３１节所分析的４０９６ＱＡＭ容忍范
围．

因此，在ＡＦＣ达到稳态跟踪的基础上，还要进行相
位偏差的跟踪（图３步骤４）．首先，利用式（７）的结果计
算ＯＦＤＭ符号所有子载波的相位旋转^ｌ（ｋ）＝ｋ^ｘｌ＋ｙ^ｌ，
ｋ＝０，１，…，Ｎ－１，其次，通过乘以 ｅ－ｊ^ｌ（ｋ），对每个数据
子载波进行相位偏差消除．
４４ 频偏估计ＭＳＥ分析
４．４．１ ＳＦＯ估计ＭＳＥ分析

由式（７）～（９）可证明 ＳＦＯ和 ＲＣＦＯ估计都是无偏
的，且估计的均方误差为：

Ｅ δ^ｌ－

 

δ[ ]２ ＝Ｅ
∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｚｌ＋１（ｋｉ）－∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｚｌ（ｋｉ( )）－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉｚｌ＋１（ｋｉ）－∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉｚｌ（ｋｉ( )）

２πＮｓ( )Ｎ × ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )













ｉ











２

（１０）

ＭＳＥ与噪声 ｚｌ（ｋ）的统计特性有关．当 ＲＣＦＯ和
ＳＦＯ较小时，式（６）中 Ｃｌ，ｋ相对 Ｗｌ，ｋ可以忽略［６］且
ｓｉｎ（πη）
Ｎｓｉｎ（πη／Ｎ）

≈１，有

Ｐｌ，ｋ≈ｅ
ｊ
２π ｌＮｓ＋Ｎ( )ｇη

Ｎ ＋
Ｗｌ，ｋ
ａｌ，ｋ^Ｈｌ，ｋ

＝ｅ
ｊ
２π ｌＮｓ＋Ｎ( )ｇη

Ｎ （１＋Ｗ^ｌ，ｋ）

（１１）
高信噪比时，Ｐｌ，ｋ相位中包含的噪声 ｚｌ（ｋ）≈

珟ＷＱｌ，ｋ［６］，其中，珟ＷＱｌ，ｋ是珟Ｗｌ，ｋ的虚部，导引子载波 ａｌ，ｋ为确

知变量且‖ａｌ，ｋ‖２＝１，^Ｗｌ，ｋ＝
Ｗｌ，ｋｅ

－ｊ
２π（ｌＮｓ＋Ｎｇ）η

Ｎ

（ａｌ，ｋ^Ｈｌ，ｋ）
．下面分

别针对两种信道模型分析估计的ＭＳＥ．

４４１１ 时不变多径信道

在时不变多径信道假设下，‖Ｈｌ，ｋ‖为固定变量，
下文忽略下标 ｌ，考虑信道的总功率增益归一化．
Ｅ ｚｌ（ｋ

 

）[ ]２ 与具体 ｌ，ｋ有关：
Ｅ［‖ｚｌ（ｋ）‖２］＝Ｅ［‖珟ＷＱｌ，ｋ‖２］＝Ｅ［‖珟Ｗｌ，ｋ‖２／２］

＝１２σ
２
Ｗ／‖Ｈ^ｋ‖２ （１２）

由Ｅ［ｚｌ（ｋｉ）ｚｌ＋１（ｋｉ）］＝０和 Ｅ［ｚｌ（ｋｉ）ｚｌ（ｋｐ）］＝０，

ｉ≠ｐ，对式（１０）进行化简，可得

Ｅ δ^ｌ－

 

δ[ ]２ ＝１
γ

Ｎ
２πＮ( )

ｓ

２
× ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉ( )２ －２

× Ｍ２ｌ∑
Ｍｌ

ｉ＝１

ｋｉ２

‖Ｈ^ｌ，ｋｉ‖( )( ２

－２Ｍｌ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ∑

Ｍｌ

ｉ＝１

ｋｉ
‖Ｈｌ，ｋｉ‖( )２

＋ ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２∑

Ｍｌ

ｉ＝１

１
‖Ｈ^ｌ，ｋｉ‖( ) )２ （１３）

其中，γ＝
１
σ
２
Ｗ
是接收机的平均信噪比．

４４１２ 块衰落多径 Ｒｉｃｉａｎ信道
多径 Ｒｉｃｉａｎ衰落模型包含 ＬＴ条径，第一条径存在

ＬＯＳ（ＬｉｎｅＯｆＳｉｇｈｔ）分量，由 ＲｉｃｉａｎＫ因子ＫＴ表征，其余
各径只包含散射分量．在满足块衰落假设的持续时间
内，忽略‖Ｈｌ，ｋ‖的下标 ｌ，‖Ｈｋ‖服从Ｒｉｃｉａｎ分布且具
有相同的方差和ＲｉｃｉａｎＫ因子ＫＳＣ［１７］，由式（１４）计算．

ＫＳＣ＝
ＫＴΩ０／（１＋ＫＴ）

Ω０／（１＋ＫＴ）＋∑
ＬＴ－１

ｍ＝１
Ωｍ

（１４）

其中，Ωｍ，ｍ＝０，１，…，ＬＴ－１是每条径的功率增益，考
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虑信道的总功率增益归一化，有 Ｅ［‖Ｈ^ｋ‖２］＝∑
ＬＴ－１

ｍ＝０
Ωｍ

＝１．‖Ｈ^ｋ‖的概率密度函数 ｆＸ（ｘ）为：

ｆＸ（ｘ）＝２ｘ（１＋ＫＳＣ）ｅ－ＫＳＣ－ｘ
２
（１＋ＫＳＣ）

·Ｉ０（２ｘ ＫＳＣ（１＋ＫＳＣ槡 ）），ｘ≥０ （１５）
其中，Ｉ０（ｘ）是零阶修正Ｂｅｓｓｅｌ函数．

因为 Ｈ^ｋ和Ｗｌ，ｋ的实部和虚部分别具有相同的概率
密度函数，容易证明

Ｅ［‖ｚｌ（ｋ）‖２］＝Ｅ［‖珟Ｗｌ，ｋ‖２／２］＝
１
２σ

２
ＷＥ１／‖Ｈ^ｋ‖[ ]２

（１６）
式（１０）可化简为

Ｅ‖δ^ｌ－δ‖[ ]２ ＝１
γ

Ｎ
２πＮ( )

ｓ

２Ｍ２ｌ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉ( )２ －Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉ( )２ ２

×Ｅ１／‖Ｈ^ｋ‖[ ]２ （１７）
若考虑‖Ｈ^ｋ‖∈［０，＋∞），则Ｅ［１／‖Ｈ^ｋ‖２］→∞．

然而结合实际信道特性，我们只需考虑通信持续的绝

大部分时间，衰落幅度‖Ｈｋ‖高于门限ρｍｉｎ的情况．Ｒｉ
ｃｉａｎ分 布 ‖ Ｈｋ‖ 小 于 门 限 ρｍｉｎ的 概 率 为 １－

Ｑ１
ｓ
σ
，ρｍｉｎ( )
σ

，其 中， ｓ＝ ＫＳＣ／（１＋ＫＳＣ槡 ），σ ＝

１／（２＋２ＫＳＣ槡 ），Ｑ１（ａ，ｂ）是广义Ｍａｒｃｕｍ′ｓＱ函数［１８］．
取ρｍｉｎ＝１０

－３，容易计算，即使 ＫＳＣ＝０，‖Ｈｋ‖ ＜

ρｍｉｎ的概率也只有 ９９×１０
－７．其物理意义是信道出现

超过６０ｄＢ深衰落的概率小于百万分之一，因此忽略小
概率事件，在定义域（ρｍｉｎ，＋∞）上，有

Ｅ［１／‖ Ｈ^ｋ‖２］＝∫
∞

ρｍｉｎ

１
ｘ２
２ｘ（１＋ＫＳＣ）ｅ

－ＫＳＣ－ｘ
２
（１＋ＫＳＣ）Ｉ０

２ｘ ＫＳＣ（１＋ＫＳＣ槡( )） ｄｘ＝Ψ （ρｍｉｎ，
ＫＳＣ） （１８）

其中，给定信道模型后，Ψ（ρｍｉｎ，ＫＳＣ）为一个常数．
由式（１７）、式（１８）可得

Ｅ‖δ^ｌ－δ‖[ ]２ ＝ Ｎ
２πＮ( )

ｓ

２Ｍ２ｌ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉ( )２ －Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋｉ( )２ ２

· Ψ
（ρｍｉｎ，ＫＳＣ）( )
γ

（１９）

４．４．２ ＲＣＦＯ估计ＭＳＥ分析
用类似４４１节的方法，可以得到在时不变多径信

道中，ＲＣＦＯ估计的ＭＳＥ为：

Ｅ‖ε^ｌ－ε‖[ ]２ ＝１
γ

Ｎ
２πＮ( )

ｓ

２
× ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ －２

×

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２∑

Ｍｌ

ｉ＝１

ｋ２ｉ
‖Ｈ^ｌ，ｋ‖( )２ －２∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ ∑

Ｍｌ

ｉ＝１

ｋｉ
‖Ｈ^ｌ，ｋ‖( )２ ＋

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ ２∑

Ｍｌ

ｉ＝１

１
‖Ｈ^ｌ，ｋ‖( ) )２ （２０）

相应的在块衰落多径 Ｒｉｃｉａｎ信道下，ＲＣＦＯ估计的 ＭＳＥ
为

Ｅ［‖ε^ｌ－ε‖２］＝
Ｎ
２πＮ( )

ｓ

２Ｍｌ∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ ２－∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ

∑
Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ( )ｉ ２－Ｍｌ∑

Ｍｌ

ｉ＝１
ｋ２( )ｉ ２

· Ψ ρｍｉｎ
，Ｋ( )ＳＣ( )
γ

（２１）

４５ 相位偏差跟踪复杂度化简

本文４３２节描述了相位偏差跟踪方法，然而，相

位旋转量 ｅ－ｊ^ｌ
（ｋ）
的计算需要 Ｎ次复数乘法、Ｎ次加法

以及 Ｎ次调用指数函数 ｅｘｐ（－ｊｘ），ｘ∈Ｒ．当 Ｎ较大
时，计算复杂度不可忽视．

本节提出一种基于“折线近似”的化简策略，可按

式（２２）计算相位旋转量，从而将复杂度降低到原算法的
１／Ｓ．

ｅ－ｊ^ｌ（ｋ）＝ｅ－ｊ（^ｘｌｋ′＋ｙ^ｌ），ｋ＝０，１，…，Ｎ－１ （２２）
其中，ｋ′＝Ｓ?ｋ／Ｓ」＋?Ｓ／２」，?·」表示向下取整，Ｓ定义
为量化步进．本文将在性能仿真部分分析 Ｓ对 ＢＥＲ性
能的影响．

５ 数值和仿真结果

本文所有的仿真结果都基于蒙特卡罗仿真模拟得

出，仿真参数见表２．频偏估计都是“单次”估计的结果，
即估计值之间未进行平滑处理．为了与传统方法比较，
仿真中每个ＯＦＤＭ符号导引位置相同，除了图５比较了
两种导引子载波图案之外，其余仿真都基于图案１．

图４分别对ＲＣＦＯ和 ＳＦＯ估计的归一化 ＭＳＥ的数
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表２ 仿真参数设置

仿真参数 取值

ＯＦＤＭ参数
子载波带宽为１５ｋＨｚ；子载波总数为１８６０；
ＦＦＴ长度２０４８；循环前缀为３２个采样点

归一化ＲＣＦＯ
和归一化ＳＦＯ

分别为１０×１０－３和１００ｐｐｍ

导引子载波图案１ １６个导引子载波，导引分布关于零频对称［８］

导引子载波图案２ １６个导引子载波，导引分布关于零频不对称

归一化ＭＳＥ定义 Ｅ［‖ε^－ε‖２］／ε２和 Ｅ［‖δ^－δ‖２］／δ２

时不变

多径信道

调制

方式
４０９６ＱＡＭ

信道

模型

相对时延（ｎｓ） ［０，１００，３００，６００，９００］

平均功率增益（ｄＢ）
［０，－１１，－１４，－１７，
－２３］

多径

Ｒｉｃｉａｎ信道

调制

方式
２５６ＱＡＭ

信道

模型

第１径Ｒｉｃｉａｎ因子 ５

相对时延（ｎｓ） ［０，１００，２２０，２８０］

平均功率增益（ｄＢ） ［０，－４，－１５，－３０］

值和仿真结果进行了比较．可以看出，在时不变多径信
道和Ｒｉｃｉａｎ衰落中，解析计算与仿真结果均吻合较好，
从而仿真验证了理论分析的合理性．图４给出了接收机
采用最简单的ＺＦ信道估计时，多径 Ｒｉｃｉａｎ信道中频偏
估计的ＭＳＥ性能．与理想信道估计相比，ＺＦ信道估计
在低信噪比时对ＭＳＥ的影响可忽略，而在高信噪比（如
６０ｄＢ）时会带来约２ｄＢ的ＭＳＥ性能恶化．这是因为随着
信噪比提高，信道估计误差逐步取代高斯白噪声，成为

频偏估计精度损失的主要来源．

另外，由归一化ＭＳＥ的定义可计算４０ｄＢ时，本文在
Ｒｉｃｉａｎ信道下对ＲＣＦＯ和 ＳＦＯ单次估计误差的标准差分

别为 Ｅ［‖ε^－ε‖２槡 ］＝１×１０－３，和 Ｅ［‖δ^－δ‖２槡 ］＝
２ｐｐｍ，这与３２节要求的量级相当．实际应用中，^δｌ和ε^ｌ

关于 ｌ平滑后，容易满足３２节的要求．
图５针对表 ２的两种导引图案分别给出了 ＲＣＦＯ

和ＳＦＯ估计的ＭＳＥ性能．对于精心安排的导引位置（导
引图案１），本文提出的估计方法和文献［８］具有相当接
近的ＭＳＥ；而对于导引图案２，文献［８］的方法退化为其
文中描述的传统方法，随信噪比的提高 ＭＳＥ出现平台．
因此本文提出的估计方法对不同导引图案均有稳健的

估计性能．
图６仿真了块衰落 Ｒｉｃｉａｎ信道在不同接收信噪比

下，导引子载波个数与ＭＳＥ的关系．可以看出对于不同
信噪比，当导引达到一定数量后，ＭＳＥ性能都趋于平
缓，此时再增加导引个数对提高估计精度意义不大．

图７分别仿真了时不变多径信道和块衰落多径Ｒｉ
ｃｉａｎ信道的 ＢＥＲ性能曲线．在 Ｒｉｃｉａｎ信道中，当接收机
已知信道信息时，频偏纠正后的 ＢＥＲ性能相对于 ２５６
ＱＡＭ相干检测的 ＢＥＲ理论曲线，差异小于１ｄＢ；作为比
较，图７也给出了２５６ＱＡＭ采用ＺＦ信道估计的 ＢＥＲ性
能曲线；当 Ｓ取 ３２时，基于“折线近似”的复杂度化简
带来的性能损失约 ０５ｄＢ．在时不变多径信道中，图 ７
给出理想信道估计下，频偏纠正后 ４０９６ＱＡＭ调制的
ＢＥＲ性能．仿真结果表明，在时不变多径信道中，频偏
纠正的精度使 ＢＥＲ性能与无频偏时的性能基本一致，
故验证了本文方法可以满足４０９６ＱＡＭ的应用需求．
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６ 结论

本文分析了高阶 ＱＡＭ调制下，ＯＦＤＭ系统可容忍
的频率同步误差容限，并给出了一种优化的频率同步

方法．通过与现有方法对比，说明了该方法在性能及通
用性等方面的优点，并从数值分析和仿真两方面，验证

了该方法能达到的频率同步精度完全可以支持高阶

ＱＡＭ的应用需求．本文以小于 ０５ｄＢ的 ＢＥＲ性能损失
为代价，给出了利于工程实现的化简，使该同步技术在

采用高阶ＱＡＭ的高频谱效率应用中具有现实意义．
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