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摘 要： 该文针对方形正交幅度调制（ＱＡＭ）信号的盲均衡与载波相位恢复问题，基于均衡器输出峰度最大化的
思想，利用向量范数性质给出一种新的盲均衡与载波相位恢复方法．首先通过数学证明给出了代价函数的收敛性定
理，证明了无噪声情况下，在代价函数的局部最优解处可实现理想均衡，且能够实现载波相位恢复．然后，给出了新算
法的四种批数据处理实现方式．最后通过理论分析和仿真实验说明，本文方法相比最大化功率的方法对高斯噪声更加
鲁棒．
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１ 引言

在数字通信中，作为克服码间干扰（ＩｎｔｅｒｓｙｍｂｏｌＩｎ
ｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＳＩ）的重要手段，盲均衡技术受到广泛研
究［１］．其中，对正交幅度调制信号（ＱＡＭ）的盲均衡研究
方法众多，此类算法大都基于某种非 ＭＳＥ代价函数［２］，
采用随机梯度法求极值，计算量小，实现简单．然而，由
于其代价函数的非凸性而容易收敛至非理想的局部极

值点，导致不能充分消除 ＩＳＩ．
最近，ＣｈｅｎＭｅｎｇ等人基于均衡器输出功率最大化

的思想，提出了一种 ＱＡＭ信号的盲均衡与载波相位恢
复算法ＱＰＦＳＥ［２］，证明在无噪声情况下，代价函数的每
个局部最优解均对应理想均衡条件，并将问题转化为二

次规划，之后 ＡｂｒａｒＳ提出了自适应的求解算法

βＭＭＡ
［３］．由于这两种方法的代价函数是最大化均衡器

输出功率，在信噪比较低时性能下降较大．而高斯噪声
的高阶累积量为０，所以利用高阶累积量的算法能够对
噪声更加鲁棒，如 Ｄｏｎｏｈｏ算法［４］，ＣＭＡ算法［５］，Ｓｈａｌｖｉ
Ｗｅｉｎｓｔｅｉｎ算法（ＳＷ）［６］，ＳｈｔｒｏｍＦａｎ算法（ＳＦＡ）［７］，然而这
几类算法均不能纠正载波相位偏移．基于以上考虑，本
文利用均衡器输出峰度最大化的思想，结合向量范数性

质，给出一种对加性高斯噪声更加鲁棒的 ＱＡＭ信号盲
均衡与载波相位恢复准则，证明了无噪声情况下，在代

价函数的局部最优解处可实现理想均衡，并采用批数据

处理方法实现．
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２ 新的基于峰度的盲均衡与相位恢复准则

考虑一个实际中应用广泛的分数间隔均衡器基带

系统．发送序列 ａ{ }ｎ 取自一个独立同分布的方形 ＱＡＭ
星座集，其实部与虚部的最大值为γ，即ｍａｘ｜Ｒｅ｛ａｎ｝｜＝
ｍａｘＩｍ ａ{ }ｎ ＝γ．接收端的过采样率为整数 ｐ，ｐ个子
信道及子均衡器分别表示为 ｈ（ｉ）{ }ｋ 和 ｗ（ｉ）{ }ｋ ，ｉ＝１，…，

ｐ，加性高斯白噪声为 ｖ（ｉ）{ }ｋ ．假设子信道的最大阶数为
Ｋ，每个子均衡器的阶数为 Ｌ．第 ｉ个子信道输出为

ｘ（ｉ）ｎ ＝∑ｋ
ｈ（ｉ）ｋａ（ｉ）ｎ－ｋ＋ｖ

（ｉ）
ｋ，均衡器输出 ｙｎ＝ｗＨｘｎ，式

中，ｘｎ＝［ｘ（１）ｎ，…，ｘ（１）ｎ－Ｌ，…，ｘ（ｐ）ｎ ，…，ｘ（ｐ）ｎ－Ｌ］Ｔ，ｗ＝［ｗ（１）０ ，
…，ｗ（１）Ｌ，…，ｗ（ｐ）０ ，…，ｗ（ｐ）Ｌ ］Ｔ．信道与均衡器的联合冲击
响应定义为 ｓ＝ｗＨＨ，Ｈ为（Ｌ＋１）ｐ×（Ｌ＋Ｋ＋１）维的
信道Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，是列满秩的．盲均衡的目标是通过对
特定代价函数的优化以降低 ＩＳＩ，使得均衡器输出判决
后的序列为延迟后的输入序列，则该代价函数需要能

够直接或间接地评估 ＩＳＩ．而 ＩＳＩ的度量指标是判断信道
与均衡器的联合冲击响应 ｓ是否趋近于冲击函数，因
此考虑 ｓ域的一个四次规划问题：

ｍａｘＪ（ｗ）＝

 

ｓ４４＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
ｓｉ ４

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )２ ２

ｓ．ｔ． Ｒｅ( )

 

ｓ １＋ Ｉｍ( )

 
ｓ １

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ＋ Ｉｍ ｓ( )( )ｉ ≤１ （１）

该目标函数是 ｓ的四次方程，约束条件是 ｓ的分
段线性函数，因此这是一个非凸优化问题．然而，该优
化问题的解对应理想均衡条件，下面给出关于该代价

函数收敛性的定理．
定理１ 假设 ｗ是方程（１）的一个局部极大值解，ｓ

＝ｗＨＨ为相应的信道与均衡器联合响应，令 ｉ，ｉΔ∈
０，１，…，Ｌ＋{ }Ｋ，则有且只有下列二式之一成立：

（ａ）：Ｒｅｓ( )ｉ ＝δ ｉ－ｉ( )Δ ，Ｉｍ ｓ( )ｉ ＝０ （２）
（ｂ）：Ｉｍ ｓ( )ｉ ＝δ ｉ－ｉ( )Δ ，Ｒｅｓ( )ｉ ＝０ （３）

证明：方程（１）的求解为一个四次规划问题：

ｓ＝ａｒｇｍａｘ
ｓ ∑

Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )[ ]２ ２

ｓ．ｔ． Ｒｅ( )

 

ｓ １＋ Ｉｍ( )

 

ｓ １

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ＋ Ｉｍ ｓ( )( )ｉ ≤１

（４）

首先证明式（２）（３）所确定的 ２ Ｌ＋Ｋ( )＋１个向量
是方程（４）的局部极大值解．由于：

∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ＋ Ｉｍ ｓ( )( )( )ｉ

２

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )２

＋∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ１＝０
∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ２＝０，ｉ２≠ｉ１

Ｒｅｓｉ( )
１ Ｒｅｓｉ( )

２
（５）

＋∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ１＝０
∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ２＝０，ｉ２≠ｉ１

Ｉｍ ｓｉ( )
１ Ｉｍ ｓｉ( )

２

＋∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ１＝０
∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ２＝０
Ｒｅｓｉ( )

１ Ｉｍ ｓｉ( )
２

所以有：

∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )２

≤ ∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ＋ Ｉｍ ｓ( )( )( )ｉ

２
≤１ （６）

由于向量 ｓ的ｌｐ范数

 

ｓｐ ∑ｉ
ｓｉ{ }ｐ １／ｐ有如

下性质［７］：

 

ｓζｐ≤

 

ｓζｑ，式中，ｐ，ｑ，ζ为实数，０＜ｑ＜ｐ，
等式成立的条件是当且仅当 ｓ中只有一个元素不为
零，可以得到：

 

ｓ４４≤

 

ｓ４２＝ ∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )( )２ ２

≤ ∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ＋ Ｉｍ ｓ( )( )( )ｉ

４
≤１

（７）
式（７）中第一个不等式取等号的条件是当且仅当 ｓ

中只有一个元素不为零，第二个不等式中取等号的条

件是当且仅当式（５）中的交叉相乘项等于 ０，也就意味
着满足式（２）（３）的向量必然是方程（４）的局部极大值
解．

下面通过一个反例证明方程（４）的局部极大值解
必须满足式（２）（３）所确定的条件．假设 ｓｋ为不满足式

（２）（３）的一个局部解，则必然存在 ｓｋｉ
１ ≥ ｓｋｉ

２
，不失一

般性，假设Ｒｅｓｋｉ( )
１ ≥Ｉｍ ｓ

ｋ
ｉ( )
２ ＞ε／槡２．

（注：对于其他三种情况可做类似分析）

（ａ）：０＞Ｉｍ ｓｋｉ( )
２ ≥Ｒｅｓ

ｋ
ｉ( )
１ ＞－ε／槡２，

（ｂ）：Ｒｅｓｋｉ( )
１ ＞０，Ｉｍ ｓ

ｋ
ｉ( )
２ ＜０，Ｒｅｓ

ｋ
ｉ( )
１ ≥ Ｉｍ ｓｋｉ( )

２ ＞ε／槡２，
（ｃ）：Ｒｅｓｋｉ( )

１ ＜０，Ｉｍ ｓ
ｋ
ｉ( )
２ ＞０， Ｒｅｓ

ｋ
ｉ( )
１ ≥ Ｉｍ ｓｋｉ( )

２ ＞ε／槡２．
考虑 ｓｋ的ε邻域的一个向量ｓｃ，其定义如下：

Ｒｅｓｃｉ( )
１ ＝Ｒｅｓ

ｋ
ｉ( )
１ ＋ε／槡２，Ｒｅｓ( )ｃｉ ＝Ｒｅｓ( )ｋｉ，ｉ≠ｉ１

Ｉｍ ｓｃｉ( )
２ ＝Ｉｍ ｓ

ｋ
ｉ( )
２ －ε／槡２，Ｉｍ ｓ( )ｃｉ ＝Ｉｍ ｓ( )ｋｉ，ｉ≠ｉ２则

ｓｃ－ｓ

 

ｋ
２＝ε，且 ｓｃ满足约束条件

Ｒｅ（ｓｃ

 

）１＋ Ｉｍ ｓ( )

 

ｃ
１＝ Ｒｅｓ( )

 

ｋ
１＋ Ｉｍ ｓ( )

 

ｋ
１≤１．

然而，

ｓ

 

ｃ ４
４－ ｓ

 

ｋ ４
４＝∑

Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｃｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｃｉ( )２ ２

－∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｋｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｋｉ( )２ ２
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＝ Ｒｅｓｋｉ( )
１ ＋ε／槡２

２＋ Ｉｍ ｓｋｉ( )
１

( )２ ２

＋ Ｒｅｓｋｉ( )
２

２＋ Ｉｍ ｓｋｉ( )
２ －ε／槡２( )２ ２

－ Ｒｅｓｋｉ( )
１

２＋ Ｉｍ ｓｋｉ( )
１

( )２ ２

－ Ｒｅｓｋｉ( )
２

２＋ Ｉｍ ｓｋｉ( )
２

( )２ ２

＝ε２／ 槡２＋２εＲｅｓ
ｋ
ｉ( )( )
１

２＋ε２／ 槡２－２εＩｍ ｓ
ｋ
ｉ( )( )
２

２

＋ε２ ｓｋｉ
１

２＋ ｓｋｉ
２

( )２

槡＋２２ε Ｒｅｓ
ｋ
ｉ( )
１
ｓｋｉ
１

２－Ｉｍ ｓｋｉ( )
２
ｓｋｉ
２

( )２ ＞０
也就是说，ε＞０，ｓｃ， ｓｃ－ｓ

 

ｋ
２≤ε，并不能保

证 ｓ

 

ｋ ４
４≥ ｓ

 

ｃ ４
４，因此，ｓｋ并不是一个局部极大值解．综

上，满足式（２）（３）的向量必然是方程（４）的局部极大值
解，同时方程（４）的局部极大值解必须满足式（２）（３），即
式（２）（３）是方程（４）局部极大值解的充要条件．证毕．

该定理说明对代价函数的优化能够使得联合冲击

响应趋于冲击函数，可以实现盲均衡和相位恢复，恢复

的相位会有π／２的模糊．该代价函数定义 ｓ在域，而 ｓ
不能直接得到，要想将代价函数应用于盲均衡，必须将

其转换为均衡器输出 ｙ{ }ｎ 的函数，具体可以通过累积
量的性质实现．ｙ{ }ｎ 与 ａ{ }ｎ 的峰度之间有如下关系［６］：

Ｋ ｙ( )ｎ ＝Ｋ ａ( )ｎ ∑ｉ
ｓｉ ４＝Ｋ ａ( )ｎ

 

ｓ４４ （８）

其中，Ｋ ｙ( )ｎ ＝Ｅ ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２ － Ｅ ｙ２{ }ｎ ２，

Ｋ ａ( )ｎ ＝Ｅ ａｎ{ }４ －２Ｅ２ ａｎ{ }２ － Ｅ ａ２{ }ｎ ２．而

∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ） ＋ Ｉｍ（ｓｉ( )） 与 ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝以及 ｍａｘ

Ｉｍ｛ｙｎ｝之间存在如下关系［２］：

γ
－１ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝＝γ－１ｍａｘ∑

Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ）Ｒｅ（ａｋ－ｉ）－Ｉｍ（ｓｉ）Ｉｍ（ａｋ－ｉ[ ]）

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ） ＋ Ｉｍ（ｓｉ( )） （９）

γ
－１ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝＝γ－１ｍａｘ∑

Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ）Ｉｍ（ａｋ－ｉ）＋Ｉｍ（ｓｉ）Ｒｅ（ａｋ－ｉ[ ]）

＝∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ） ＋ Ｉｍ（ｓｉ( )） （１０）

将式（８）～（１０）代入式（１）中，得到变量为 ｙ{ }ｎ 的代价
函数：

ｍａｘＪ（ｗ）＝ Ｋ ｙ( )ｎ
ｓ．ｔ．ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝≤γ，ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝≤γ （１１）

该代价函数的含义除了定理１所给出的数学证明
外，还可以看作是均匀分布与正态分布之间偏离程度

的一种度量．因为当大量独立信号样本经过多径信道
时，相当于对独立样点进行线性卷积，根据中心极限定

理，信道输出信号将趋于高斯分布，众所周知，一个零

均值高斯分布的三阶以上累积量恒等于零，而峰度是

四阶累积量的特殊切片．无线通信中使用的数字调制
信号大都是峰度小于零的亚高斯信号，理想均衡后的

样点应该独立均匀分布在星座图点上．因此最大化峰
度就意味着在限定均衡器输出实部与虚部最大值的约

束下，通过使均衡器输出最大程度的“非高斯化”以实

现均衡．我们将式（１１）所表示的盲均衡算法命名为
ＮｅｗＫＭＡ（ＮｅｗＫｕｒｔｏｓｉｓＭａｘｉｍｉｚａｔｉｏｎＡｌｇｏｒｉｔｈｍｆｏｒＢｌｉｎｄＥ
ｑｕａｌｉｚａｔｉｏｎ）．

３ 算法实现

对于该四次规划问题，本节给出基于批数据处理

的实现方式，并采用随机梯度法更新均衡器系数．将式
（１）的代价函数写成向量相除的形式：

ｍａｘＪ（ｗ）＝

 

ｓ４４
Ｒｅ( )

 

ｓ １＋ Ｉｍ( )

 

ｓ( )１ ４

＝
∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅｓ( )ｉ ２＋ Ｉｍ ｓ( )ｉ( )２ ２

∑
Ｌ＋Ｋ

ｉ＝０
Ｒｅ（ｓｉ）＋ Ｉｍ（ｓｉ( )( )）

４
（１２）

ＱＡＭ调制信号的峰度小于零，即 Ｋ ａ( )ｎ ＜０，则
Ｋ（ｙｎ）＝Ｋ ａ( )ｎ

 

ｓ４４＜０，根据式（８）～（１０），该代价函
数可以有以下几种形式：

ｍｉｎＪ１（ｗ）＝
Ｋ ｙ( )ｎ

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ( )｝ ４ （１３）

ｍｉｎＪ２（ｗ）＝
Ｋ ｙ( )ｎ

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ４ （１４）

ｍｉｎＪ３（ｗ）＝
Ｋ ｙ( )ｎ

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ( )｝ ４＋
Ｋ ｙ( )ｎ

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ４

（１５）

ｍｉｎＪ４（ｗ）＝
Ｋ ｙ( )ｎ

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝ ＋ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ４（１６）

采用随机梯度法更新均衡器权值：

ｗ（ｋ＋１）＝ｗ（ｋ）－ｕ·ｗＪ （１７）
下面给出四种梯度的具体形式，对于 ＱＡＭ信号，

Ｅ｛ｙ２ｎ｝＝Ｅ ａ
２{ }ｎ ∑ｉ

ｓ２ｉ＝０，则：

Ｋ ｙ( )ｎ ＝Ｅ ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２ － Ｅ ｙ２{ }ｎ ２

＝Ｅ ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２ （１８）
由于 ｙｎ＝ｗＨｘｎ，则有如下关系［８］：

Ｅ ｙｎ{ }２ ＝Ｅ ｗＨｘｎｘＨｎ[ ]ｗ ＝ｗＨＥ ｘｎｘＨ[ ]ｎ ｗ＝ｗＨＥ Ｘ[ ]ｎ ｗ
（１９）

Ｅ ｙｎ{ }４ ＝Ｅ ｗＨｘｎｘＨｎｗｗＨｘｎｘＨｎ[ ]ｗ
＝ｗＨＥ ＸｎｗｗＨＸ[ ]ｎ ｗ＝ｔｒＷＥ ＸｎＷＸ[ ]( )ｎ

＝ ｖｅｃＷ( )( )Ｔ ＴｖｅｃＥ ＸｎＷＸ[ ]( )ｎ

＝ ｖｅｃＷ( )( )Ｔ ＴＥ ＸＴｎＸ[ ]ｎ ｖｅｃ( )Ｗ （２０）
式中，表示Ｋｒｏｎｅｃｋｅｒ积，ｖｅｃ［·］表示矩阵向量化

算子．Ｗ＝ｗｗＨ，相应的梯度为［９］：

Ｅ ｙｎ{ }２ ＝２Ｅ Ｘ[ ]ｎ ｗ （２１）
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Ｅ ｙｎ{ }４ ＝４Ｅ ＸｎＷＸ[ ]ｎ ｗ
＝４ｍａｔｖｅｃＥ ＸｎＷＸ[ ]( )[ ]ｎ ｗ

＝４ｍａｔＥ ＸＴｎＸ[ ]ｎ ｖｅｃ( )( )Ｗ ｗ （２２）

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝ ＝２
ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝
ｗ

＝
ｙＲ，ｍａｘ

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝
ｘＲｍａｘ

（２３）

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝ ＝２
ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝
ｗ

＝－ｊ
ｙＩ，ｍａｘ

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝
ｘＩｍａｘ

（２４）
式中，ｍａｔ［·］表示向量矩阵化算子，ｙＲ，ｍａｘ为 ｍａｘ

Ｒｅ｛ｙｎ｝对应的 ｙｎ的实部，ｘＲｍａｘ为相应的均衡器输入

向量．ｙＩ，ｍａｘ为ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝对应的 ｙｎ的虚部，ｘＩｍａｘ为相
应的输入向量．将式（１８）～（２４）代入式（１３）～（１６）中，
得到：

ｗＪ１＝
Ｅ ｙｎ{ }４ －４Ｅ ｙｎ{ }２ Ｅ ｙｎ{ }２

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ( )｝ ４

－４Ｅ
ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ( )｝ ６ ｙＲ，ｍａｘｘＲｍａｘ （２５）

ｗＪ２＝
Ｅ ｙｎ{ }４ －４Ｅ ｙｎ{ }２ Ｅ ｙｎ{ }２

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ４

＋４ｊＥ
ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２

ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ６ ｙＩ，ｍａｘｘＩｍａｘ （２６）

ｗＪ３＝ｗＪ１＋ｗＪ２ （２７）

ｗＪ４＝
Ｅ ｙｎ{ }４ －４Ｅ ｙｎ{ }２ Ｅ ｙｎ{ }２

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝ ＋ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ４

－４ Ｅ ｙｎ{ }４ －２Ｅ２ ｙｎ{ }２

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝ ＋ｍａｘＩｍ｛ｙｎ( )｝ ５

·
ｙＲ，ｍａｘ

ｍａｘＲｅ｛ｙｎ｝
ｘＲｍａｘ－ｊ

ｙＩ，ｍａｘ
ｍａｘＩｍ｛ｙｎ｝

ｘＩ( )ｍａｘ （２８）

归纳起来，批数据处理方法步骤如下：

步骤１ 收集一段长度为 Ｎ的信道输出数据，计算
均衡器输入向量的协方差矩阵的期望 Ｅ Ｘ[ ]ｎ 以及直积

Ｅ ＸＴｎＸ[ ]ｎ ，并初始化均衡器；
步骤２ 计算均衡器输出序列 ｙ{ }ｎ ；
步骤３ 根据式（１７）以及式（２５）～（２８）计算新的均

衡器权值，重复迭代直至收敛．
我们将式（１７）分别与式（２５）～（２８）组成的盲均衡

算法依次表示为 ＮｅｗＫＭＡ１，ＮｅｗＫＭＡ２，ＮｅｗＫＭＡ３，
ＮｅｗＫＭＡ４．

许多盲均衡算法大都假设信道是时不变的，此时

信道参数恒定，算法能够基于足够数量的接收数据进

行均衡．然而由于诸多因素，信道参数往往会呈现一定
的时变性，对于算法在动态多径信道的性能，下面进行

简要说明．一个盲均衡器跟踪及均衡信道的能力依赖
于动态信道的时变程度，根据文献［１０］，对于动态信道

的时变程度，有一个粗略的经验公式：η＝
Ｂａｎｄ×Ｌｗ
Ｒａｔｅ ，式

中，Ｂａｎｄ为信道的时变带宽，Ｌｗ为均衡器阶数，Ｒａｔｅ为
码元速率．如果该比率η小于０．０１，则该信道可以认为
是“慢时变”的，此时，均衡器能够跟踪并对信道进行良

好均衡，而随着该比率的上升，均衡器的性能将随之下

降．其中，信道的时变带宽可以用多普勒频率大致表
示［１０］．本文算法的性能也受动态多径信道的时变程度
所约束．

４ 与 Ｄｏｎｏｈｏ，ＣＭＡ，ＳＷ，ＳＦＡ及 ＱＰＦＳＥ等
算法间的关系

本节选取一些同样基于峰度或向量范数的典型算

法，与本文算法进行简要比较．Ｄｏｎｏｈｏ算法［４］的目标函

数是最大化
Ｅ ｙｎ{ }４

Ｅ２ ｙｎ{ }２ ＝
Ｋ ａ( )ｎ

Ｅ２ ａｎ{ }２

 

ｓ４４ 

ｓ４２
＋２，因此该

算法既可看作在均衡器输出功率的约束下使峰度最大

化，也可看作是利用向量范数的性质，使 ｓ的４范数与
２范数的比值达到最大．ＳＷ算法［６］在 Ｅ ｙｎ{ }２ ＝
Ｅ｛｜ａｎ｜２｝的约束下，最大化均衡器输出峰度，其无约束
形式是 ＪＳＷ ＝

 

ｓ４４－

 

ｓ４２－α

 

ｓ２２( )－１２，当α ＝

－Ｅ
ａｎ{ }４

Ｋ ａ( )ｎ
，Ｋ ａ( )ｎ ＜０时得到 ＳＷ算法的一个特例

ＣＭＡ算法［５］．ＳＦＡ算法［７］同样基于向量范数性质，在固
定均衡器某一系数或“归一化”的约束下，使

 

ｓ４４－ 

ｓ４２最大化．以上几种算法的核心思想是利用向量范
数性质，也可看作是在均衡器输出功率的约束下使其

峰度最大化．然而，以上几种算法均不能纠正相偏．
ＱＰＦＳＥ算法［２］在均衡器输出实部与虚部最大值的

约束下，最大化输出功率，其实际上是对 ｓ实部与虚部
的１范数之和进行约束，再最大化 ｓ的２范数．自适应
算法βＭＭＡ

［３］的目标函数及约束条件与 ＱＰＦＳＥ算法一
致，只是在求解时通过拉格朗日乘子法，将约束条件引

入目标函数，并结合 Ｂｕｓｓｇａｎｇ特性转换为自适应迭代
法．相比以上最大化功率的方法，本文最大化峰度的方
法对高斯噪声更加鲁棒，原因是：对均衡输出功率最大

化等价于对 ｓ的２范数最大化．
ＪＱＰＦＳＥ＝Ｅ ｙｎ{ }２ ＝Ｅ ａｎ{ }２

 

ｓ２２＋Ｅ ｖｎ{ }２

 

ｗ ２
２

（２９）
只有在较高信噪比下，上式第二项才可忽略．而本文算
法在有噪声情况下，式（８）修正为：

Ｋ ｙ( )ｎ ＝Ｋ ａ( )ｎ

 

ｓ４４＋Ｋ ｖ( )ｎ

 

ｗ ４
４ （３０）

由于高斯分布的峰度为 ０，即 Ｋ（ｖｎ）＝０，而方差
Ｅ｛｜ｖｎ｜２｝≠０，因此用 Ｋ（ｙｎ）／Ｋ（ａｎ）表示 ｓ４４相比用

Ｅ｛｜ｙｎ｜２｝／Ｅ｛｜ａｎ｜２｝表示

 

ｓ２２更加准确．所以在加性高
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斯噪声信道环境中，在相同的约束条件下，本文方法相

比最大化功率的方法能够对高斯噪声更加鲁棒．

５ 仿真与分析

５１ 算法有效性的验证

仿真１ 首先对本文算法的有效性进行测试，信道

采用文献［２］中图 ２所示的复信道．发送信号采用
１６ＱＡＭ调制的独立同分布信号源，符号数６００个，信噪
比３０ｄＢ，在接收端进行２倍过采样，子均衡器设置为１５
阶，初始化为第一个子均衡器的中心系数为１，其他系
数为０．图１（ａ）为 ＣＭＡ的输出结果，四种 ＮｅｗＫＭＡ算
法的输出结果如图１（ｂ）中（ｂ１）～（ｂ４）所示．

可以看出，相比于不能纠正相偏的ＣＭＡ算法，本文
算法可以实现盲均衡与载波相位恢复．而四种实现方
法中，由于 ＮｅｗＫＭＡ３，ＮｅｗＫＭＡ４是 ＮｅｗＫＭＡ１和
ＮｅｗＫＭＡ２算法的综合，因此输出星座点更加聚敛，在
以下的仿真中，我们以ＮｅｗＫＭＡ３算法作为比较对象．

为观察本文算法在动态多径信道下的性能，做如

下仿真．
仿真２ 在该仿真中，我们采用欧洲ＣＯＳＴ２０７标准

中的典型城区 ６径动态信道模型［１１］．输入为 ６００点的
１６ＱＡＭ信号，信噪比３０ｄＢ，过采样率为４，子均衡器设置
为７阶，初始化为第二个子均衡器的中心系数设置为
１，其他系数为 ０．首先，将码元速率设置为 ３５０ｋ波特／
秒，最大多普勒频率１００Ｈｚ，此时根据信道时变程度的
经验公式，比率η约为０００８，信道可认为是慢时变的，

ＮｅｗＫＭＡ３算法的均衡输出结果如图２（ａ）所示．然后，
将码元速率设置为 １８５ｋ波特／秒，最大多普勒频率
１００Ｈｚ，此时比率η约为 ００１５，信道的动态变化较快，
均衡输出结果如图２（ｂ）所示．可以看出，ＮｅｗＫＭＡ３算
法的性能受信道时变程度的制约，当信道缓慢变化时，

能够较好地对信道进行均衡，而当信道时变程度较大

时，算法性能下降．

５２ 与峰度最大化算法的性能对比

本节以剩余 ＩＳＩ为指标，将本文算法与 Ｄｏｎｏｈｏ，
ＣＭＡ，ＳＷ及 ＳＦＡ算法进行对比，由于本文算法是采用
批数据处理方法实现的，因此我们与同样采用批数据

处理方法实现的Ｄｏｎｏｈｏ算法（文献［９］中方程１９），ＣＭＡ
（文献［９］中方程１７），ＳＷ（文献［９］中方程１８）及 ＳＦＡ算
法（文献［７］中方程４．７）进行比较．其中，设置 ＳＷ算法
的参数α＝１０，ＳＦＡ算法中采用均衡器某一系数固定为
１的约束条件．

仿真３ 信道采用一个良好的语音通话信道［１２］，其

脉冲响应为 ｈ{ }ｎ ＝［００４－００５００７－０２１－０５
０７２０３６０２１００３００７］．输入为方形ＱＡＭ信号，符号
数８００个，信噪比３０ｄＢ，在接收端进行２倍过采样，子均
衡器设置为１５阶，初始化为第一个子均衡器的中心系
数为１，其他系数为 ０．发送信号为 ４ＱＡＭ、１６ＱＡＭ时的
剩余 ＩＳＩ曲线如图３所示．

从图 ３可以看出，发送信号为 ４ＱＡＭ时，新算法
ＮｅｗＫＭＡ３收敛后的剩余 ＩＳＩ小于 ＳＦＡ算法，与 ＳＷ算
法趋于一致，略大于 Ｄｏｎｏｈｏ、ＣＭＡ算法．而对于高阶的
１６ＱＡＭ信号，新算法的剩余 ＩＳＩ要小于以上几种算法．
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其原因是：Ｄｏｎｏｈｏ，ＣＭＡ，ＳＷ及 ＳＦＡ算法均利用向量 ｓ
的４范数和２范数间的关系构造代价函数，因此它们的
收敛性能相差并不太大．以 Ｄｏｎｏｈｏ算法为例，根据式
（７），

 

ｓ４４≤

 

ｓ４２≤ Ｒｅ( )

 
ｓ １＋ Ｉｍ( )

 

ｓ( )１ ４≤１，所
以，本文算法代价函数式（１２）的分子与 Ｄｏｎｏｈｏ算法的
分子尽管同为

 
ｓ４４，但分母更大，从而使得新算法的代

价函数曲面在极值点附近更加“尖锐”，相比之下，Ｄｏｎｏ
ｈｏ算法的代价函数曲面在极值点附近比较“平坦”，因
此，新算法有可能更快，更容易收敛至极值点．

另一方面，也可做如下一种解释：Ｄｏｎｏｈｏ，ＣＭＡ，ＳＷ及
ＳＦＡ算法均可看作在均衡器输出峰度一定时，最小化平均
功率；而本文算法可看作在峰度一定时，最小化均衡器输

出实部与虚部的最大值．当算法收敛时，对实部及虚部最
大值的约束将使得均衡器的所有输出落入一个“方形轮

廓”内，而对平均功率的约束意味着输出的二阶统计量最

小化，并不能保证所有输出样点收敛至发送信号点．因此
相比之下，本文算法的约束条件更加“严格”．４ＱＡＭ为恒模
信号，对输出二阶统计量的约束与对实部及虚部最大值约

束的效果相差不大，此时本文算法与以上几种算法的性能

相近；而对于多模的高阶１６ＱＡＭ信号，由于本文算法的约
束条件更加“严格”，在相同的仿真条件下更容易收敛至极

值点，从而使得剩余ＩＳＩ更小．
５３ 与功率最大化算法的性能对比

由于载波相位的恢复程度会影响误码率（Ｓｙｍｂｏｌ
ＥｒｒｏｒＲａｔｅ，ＳＥＲ）及归一化均方误差（ＮｏｒｍａｌｉｚｅｄＭｅａｎ
ＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＮＭＳＥ），因此本节通过ＳＥＲ及ＮＭＳＥ两个评

价指标来对比 ＮｅｗＫＭＡ３算法与 ＱＰＦＳＥ，βＭＭＡ算法
的性能．其中，ＮＭＳＥ定义为［１３，１４］：
ＮＭＳＥ＝Ｅ ａ（ｎ－ｄ）－ａ^（ｎ）[ ]２ ／Ｅ ａ（ｎ－ｄ）[ ]２

（３１）
式中，^ａ（ｎ）为均衡器输出，是发送符号 ａ（ｎ－ｄ）

的估计，ｄ为时延．
仿真４ 发送信号，信道类型，以及均衡器参数的

设置与仿真１一致．ＱＰＦＳＥ及 ＮｅｗＫＭＡ３两种均衡器
输出的ＮＭＳＥ和 ＳＥＲ随信噪比变化曲线如图４所示，曲
线为２００次实验的平均．可以看出，相比 ＱＰＦＳＥ算法，
ＮｅｗＫＭＡ３算法对高斯噪声的鲁棒性更强．

仿真５ 信道采用仿真３中所用的语音信道．对于
ＮｅｗＫＭＡ３算法，输入为 ８００点的 １６ＱＡＭ信号，对于

βＭＭＡ算法，选择合适的步长使其经１００００次迭代后收
敛，子均衡器设置为１５阶，初始化为第一个子均衡器的
中心系数为１，其他系数为０，过采样率为２．图５为两种
算法收敛后的ＮＭＳＥ和ＳＥＲ随信噪比变化曲线，曲线为
２００次实验的平均．

从图５中可以看出，新算法 ＮｅｗＫＭＡ３的性能要
远好于βＭＭＡ算法，这是因为 ＮｅｗＫＭＡ３采用的是批
数据处理方法，稳态误差小，而βＭＭＡ算法的参数是根
据Ｂｕｓｓｇａｎｇ特性得到的，只反映了发送信号的部分统计
特征，稳态误差大．

６ 结束语

本文基于峰度最大化思想，利用向量范数性质建

立了一种新的适合方形ＱＡＭ信号的盲均衡与载波相位
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恢复准则，并给出了代价函数的收敛性定理，证明了无

噪声情况下，在代价函数的局部最优解处可实现理想

均衡，且能够纠正相位偏移．然后，给出了四种批数据
处理实现方法．最后通过理论分析和仿真实验说明，本
文方法相比文献［２］和［３］中最大化功率的方法对高斯
噪声更加鲁棒．本文方法是对基于峰度和向量范数性
质的盲均衡算法的一个补充和发展．
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