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不等概率可变长符号联合信源信道编码的调制

谢 雨，凃国防，张 灿，高绍帅
（中国科学院大学电子电气与通信工程学院，北京 100048）

摘 要： 传统的信源信道编码调制，都是基于四十年代香农分离理论的比特级和定长符号级解调译码，采用均

匀分布和等概率的星座映射，在资源受限的无线通信系统中，难以与动态变化的多径信道相匹配，不可逾越通信技术

发展所面对的可靠性墙和功耗墙等障碍 .本文针对比特级和定长符号级调制/解调译码框架的局限，将变长信源信道

编码与非等概率、优化的非均匀APSK(Amplitude Phase Shift Keying)调制星座映射相结合，提出了不等概率可变长符号

联合信源信道编码的调制方法 .仿真实验结果表明：该方法在 10的-5次方量级的符号差错率下，同现存的符号级 2D-

8PSK方法比较，至少可获得约 2.5dB的功率信噪比增益，同现存的比特级 16APSK方法比较，至少可获得约 1.1dB的功

率信噪比增益 .
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Joint Source-Channel Coding Modulation for Non-Equiprobable Vari⁃
able-Length Symbols

XIE Yu，TU Guo-fang，ZHANG Can，GAO Shao-shuai
（School of Electronic，Electrical and Communication Engineering，University of Chinese Academy of Sciences，Beijing 101408，China）

Abstract： Conventional joint source-channel coded modulation is based on bit-level or fix-length symbol-level de⁃
modulation and decoding, derived from Shannon’s separation theory in 1940s. Uniform distribution and equiprobable con⁃
stellation mapping are used, but they are not suitable for dynamic multipath channels. Meanwhile, the assumption of separa⁃
tion theory cannot be satisfied in source limited communication networks, and obstacles such as reliability and power con⁃
sumption cannot be surmounted faced by the development of communication technology. The limitation of bit-level and fix-

length symbol-level modulation/demodulation and decoding is paid attention. By combining variable-length joint source-

channel coding with non-equiprobable and optimized unequal APSK(Amplitude Phase Shift Keying) modulation constella⁃
tion mapping, a method of joint source-channel coding modulation for non-equiprobable variable-length symbols is pro⁃
posed. The simulation experiments show that the proposed method obtains an SNR(Signal Noise Ratio) gain over 2.5dB
compared to the existing symbol-level 2D-8PSK method, and an SNR（Signal Noise Ratio）gain over 1.1dB compared to ex⁃
isted bit-level 16APSK method, under the SER(Symbol Error Rate) of the order of -5 of 10.

Key words： joint source-channel encoding/decoding；modulation for non-equiprobable symbols；unequal constella⁃
tion mapping

1 引言

目前通信系统中的信源信道和调制/解调编译码都

遵循香农在四十年代创立的分离理论假设前提［1］：（1）
对于信源编码和信道编码，都假定可以容忍无限长的

时延（允许编码块长无限）；（2）预先掌握传输信道的统

计特性P(x)；（3）带宽、功率无限或多维调制M无限大 .

如果满足上述条件，信源信道编码和调制/解调可以分

离，局部最优化使编码总体性能达到最优 . 根据分离理

论，香农证明了受输入功率 P和带宽限制W的AWGN
（Additive White Gaussian Noise）信道容量的极限是：错

误概率趋向于零时，每比特信号能量和噪声功率谱密

度比Eb /N0 ³-1.59［1，2］.
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70多年来，为了接近信道容量限，各种编译码方法

不断涌现 . 1993年C. Berrou等人提出了Turbo码的新思

想［3］，采用了香农第三定理中随机性编译码条件，在加

性高斯白噪声的信道条件下，仿真实验［4］表明码率为1/2
的 Turbo码的性能距离香农限只有 0. 7dB，但是这个优

异性能，是在比特差错率为 10-5，帧长N = 107 个比特的

条件下，进行18次迭代译码取得的 .
1962年 Gallager发明了低密度校验码 LDPC（Low

Density Parity Check，LDPC）码［5］并在 1999年由 D. J.
Mackay等人进行了重新开发［6］. 仿真实验［7］表明，非规

则LDPC码的性能距离香农限仅仅只有0. 0045dB，但是

这个极端优异性能的获得，也是在帧长N = 107个比特、

2000次迭代译码条件下仿真实验的结果 .
上述Turbo码和LDPC码都是根据香农分离理论假

设前提设计［2］，在大分组数据、大交织器和高斯分布信

道的条件下逼近香农限信道容量 . 但在移动通信和深

空通信等资源受限的小分组数据、小交织器、AWGN信

道和（或）瑞利分布衰落等信道条件下的实时流媒体通

信系统，难以获得接近信道容量的优异性能［8］. 香农证

明了受输入功率P和带宽限制W的AWGN信道容量的

极限是：差错概率趋向于零时，每比特信号能量和噪声

功率谱密度的比值Eb /N0 ³-1.59［8］. 对任何通信系统要

取得这个极限，需要增加功率 P，或等效于让带宽

W ®¥［8］，增加功耗对于通信系统的硬件提出进一步要

求，增加带宽W，使得带宽效率比R/W减少，逼近信道容

量限的联合信源信道编码调制仍是当今资源受限网络

具有挑战性的研究课题［8］.
为了在资源受限无线通信系统中设计小分组数

据、复杂度低又能够逼近信道容量限的实用码，近年

来，研究主要集中在两个方向上：首先是将信源编码与

信道编码相结合，提出并设计了多种联合信源信道编

译方法；其次是将信道编码与调制星座的优化相结合，

提出并设计了多种联合信道与调制编译码 . 如 1982
年，Ungerboeck首次将信道编码与调制联合优化，提出

了网格编码调制（Trellis Coded Modulation，TCM）［9］；
2008年R. Maunder，J. 等人提出了逼近信道容量限的

低复杂度非规则可变长联合信源信道编译码［10］；2010
年Tu Guofang等人利用信源的可变长符号的先验知识，

提出了实用于流媒体传输的联合信源信道编译码方

法［11］. 2011年Liu Z等人提出了联合调制与比特交织的

LDPC迭代算法，改善了译码性能［12］. 2013年Q. Xie等
人利用外信息传递图（Extrinsic Information Transfer
chart，EXIT chart）分析方法，提出了一种逼近信道容量

的联合调制和比特交换算法（Bit Switching Algorithm，

BSA）［13］. 2013年L. Li等人提出了一种适用于传感器网

络的低功率低复杂的联合编译码方法［14］. 2014年 C.

Cheng等人提出了一种可变长符号级联合信源信道与

多维调制的编译码方法，通过自适应可变长编码缩减

了调制符号数，同时利用多维编码调制扩大了可变长

符号间的自由欧式距离，提高了编码调制增益［15］. 2018
年侯磊等人将信源信道编码与调制相结合，建立了编

码调制与非均匀的多维星座映射联合优化方程，提出

了基于高性能编码调制映射的联合解调译码方法，改

善了解调译码性能［16］. 本文将变长信源信道编码调制

与非等概率、非均匀星座映射相结合，给出了信源信道

编码调制联合优化方程，提出了不等概率可变长符号

的联合信源信道编码调制方法，解决了分离理论的比

特定长符号编码调制难以与动态变化的信道匹配和难

以满足分离理论假设前提的难题，在小分组数据、AW⁃
GN信道条件下，改善了资源受限通信系统的性能 .
2 不等概率可变长符号的联合信源信道编

码调制

在深空通信、移动通信和传感器等无线网络中，受

到带宽、功率和时延等限制，不能满足分离理论假设前

提，亟待在小分组数据、小交织器和高斯分布和（或）瑞

利分布等衰落信道条件下，寻找接近信道容量的资源

受限通信网解决途径 . 本文提出一种不等概率可变长

符号非均匀映射调制的联合信源信道编码的调制系

统，系统结构框图如图1所示 .

在编码端，信源经过适当的信源编码后得到码

流 S ={S1 S2 Sk }，对信源码流 S 采用自适应可

变 长 编 码 得 到 不 等 概 率 符 号 流 {s1 s2 sk }

skÎ{12nN}（N 为可变长符号数，如表 1所示）.
符号 sk 经过与之相适应的不等概率符号级APSK调制

得到调制序列 xk，映射函数 f从APSK调制星座点集 χ中

选取信道复信号 xk，并将符号 sk映射到 xk，即

xk = f (sk)xkÎ χ （1）
星座点映射函数 f利用符号先验信息（SAI，Source

A priori Information）pI获得 .
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图1 系统结构框图
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调制序列 xk通过传输信道后，接收端接收序列为

yk = ρk ES xk + nk （2）
其中 ρk 为信道衰减，ES 为符号功率，nk 为加性噪声 . 简
洁起见，不考虑多径、衰落等复杂场景，本文中假设信

道为加性高斯白噪声信道（AWGN），因此 ρ= 1，ES = 1，

nk服从均值为 0、方差 σ 2 =N0 /(2ES)的高斯分布，上式可

简化为

yk = xk + nk （3）
译码端使用优化的符号级软解调/译码方式，获得

软判决信息 LDM (yk)，同时利用符号先验信息 pI 进行译

码，得到低复杂度、高编码增益的译码序列 ŝk. 最后，译

码序列 ŝk 输入自适应可变长编码译码器，得到最终的

译码信息 Ŝk（如图1所示）.
3 可变长符号不等概率非均匀APSK星座图

映射

3. 1 可变长符号编码方法

音视频等流媒体压缩编码采用可变长编码，来提

高压缩编码效率 . 当比特流出现错误后，可变长符号比

特流不可解码，导致错误在帧内扩散；解码端直接采用

联合信源信道可变长符号级解码方法，由于码字符号

过多（CCSDS IDC、MPEG等标准均有 100多个符号）引

起复杂度会随着码字字符的个数增加呈线性增长 . 针
对这两个问题，利用信源编码所产生的二进制码流的

特点，文献［17］提出了一种联合信源信道可变长符号

级图像和视频游程编码算法，将码字符号数减少到有

限个数，从而极大地降低后续的符号级联合信源信道

解码算法的复杂度 . 在编码端，将信源编码输出码流再

进行联合自适应可变长编码，减少了信源码流的码字

符号个数（如 CCSDS IDC标准压缩编码输出码流经过

联合自适应可变长编码后，仅有 12个可变长符号，如表

1所示），降低了解码复杂度，提高了通信系统的传输性

能 . 在解码端，采用联合信源信道可变长符号级解码算

法进行译码（如图1所示）. 该方法适用于语音、图像、视

频等多媒体传输系统 .
如图 1中的信源编码和联合自适应可变长编码，图

像经过 CCSDS IDC标准压缩编码（信源编码）后，产生

的二进制码流连“0”比特和连“1”比特具有优异的统计

特性，对二进制比特流进行自适应可变长编码，得到

N = 12个变长符号，变长符号及参数如表 1所示 . 变长

编码码字平均码长 lav = 2.1729比特/符号 . 可变长符号

概率为 pn = p(n)，pI ={p1 p2 pn pN}即符号先验信

息，后续星座图映射和解调利用可变长符号的概率 pI

如图1所示）改善系统性能 .
可变长符号的概率由大到小排列，近似呈指数衰

减 . 从表 1概率分布分析，经过联合自适应可变长编码

的符号具有随机性，实现与无线信道多径信道相匹配，

减少了码间干扰，提高了系统的性能 . 表 1所示的自适

应可变长编码方法不仅适用于CCSDS IDC标准编码后

的二进制码流，也适用于其他流媒体信源编码标准（如

JPEG2000和MPEG等）编码后二进制码流的联合自适

应可变长编码［15］.
3. 2 不等概率可变长符号的非均匀APSK星座图

传统通信系统的等概率符号星座映射调制，在资

源受限的通信系统中难以与动态变化的多径信道相匹

配，信道容量不能达到香农限 . 表 1中N = 12个不等概

率可变长符号，根据变长符号非等概率分布 pI，概率

（pn）大的星座点间具有大的欧氏距离，概率（pn）小的星

座点间具有小的欧氏距离，使得平均欧式距离最大的

原则，设计了变长信源信道编码调制与非均匀星座映

射图，从而使输入信道的信号接近高斯分布，抗干扰性

强，提升信道容量的成形增益（shaping gain）［16］，研究并

提出了不等概率非均匀优化的APSK映射方法 .
传统的M-APSK信号点集 χ可以用通式（4）表示：

χ =

ì

í

î

ï

ï

ï
ï
ïï

ï

ï

ï
ï
ïï

r1 exp(j(
2π
n1

R1 + θ1))R1 = 0n1 - 1

r2 exp(j(
2π
n2

R2 + θ2))R2 = 0n2 - 1



rR exp(j(
2π
nR

RR + θR))RR = 0nR - 1

（4）

其中 rr 为第 r个圆周的半径，nr 为第 r个圆周的信号点

数，θr 为第 r 个圆周上偏移相位（r = 12R），M = n1 +
n2 ++ nR 为总信号点数，我们常将这样的星座图称作

n1 + n2 ++ nR‑APSK. 参数 γr = rr /r1 可以描述每圈信

号幅度的相对大小 .

表1 12个不等概率可变长符号编码及参数

可变长符号

序号

1
2
3
4
5
6
7
8
9
10
11
12

概率分布pI

0. 4926
0. 2428
0. 1122
0. 0572
0. 0305
0. 0163
0. 0155
0. 0153
0. 0082
0. 0050
0. 0028
0. 0016

可变长编码码字n

0
10
110
11111
11100
111100
111011
111010
1111010
11110111
111101101
111101100

可变长编码

码长 ln

1
2
3
5
5
6
6
6
7
8
9
9
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常规M-APSK调制方式仅针对 2的幂次个符号进

行调制，以 16APSK为例，一种典型的 4+12-APSK星座

点排布形式［18］如图2所示 .

星座点以内外两圈方式排布，对应 M = 16R=
2n1 = 4n2 = 12，星座点集

χ ={r1 r1e
j2π
4 r1e

2
j2π
4 r1e

3
j2π
4 r2 r2e

j2π
12 r2e

2
j2π
12 r2e

11
j2π
12 }

（5）
图 2所示的 4+12-APSK星座点应用于 TCM、BICM-

ID等比特级等概率符号联合信源信道编译码［19~22］. 针
对不等概率可变长符号，本文设计了一种特殊符号数

的 12APSK星座图（如图 3所示），在此星座图基础上，

提出了不等概率可变长符号联合信源信道编码的调制

方法 .

如表 1所示是通过CCSDS IDC标准信源编码后，再

经自适应可变长编码，对概率大的符号（最常出现的符

号）采用短变长编码码字（如表 1中的符号 1和符号 2），

概率小的符号（不常出现的符号）采用长变长编码码字

（如表1中的符号11和符号12），将码字从100多个缩减

到 12个不等概率符号［17］. 根据 N = 12个可变长符号概

率，率先采用内圈QPSK、外圈 8PSK的非均匀星座点映

射，根据最小平均欧式距离最大的原则，设计了星座

点集

χ ={r1 r1e
j2π
4 r1e

2
j2π
4 r1e

3
j2π
4 r2 r2e

j2π
8 r2e

2
j2π
8 r2e

7
j2π
8 }

（6）
确定星座图外圈与内圈半径比值 γ = r2 /r1，计算相

邻星座点间的欧式距离，表 2列出了相邻星座点间距离

的表达式 .
当图中外圈与内圈半径比值 γ = 2.414时，功率归一

化后的最小欧式距离 dmin = 0.6628，d1 = d3 = dmin，d2 =
0.8660> dmin，d4 = 0.9528> dmin，最小欧氏距离达到最

大，此时星座点间平均欧氏距离 dav = 1.2659. 12APSK
内外圈星座点间距离不和两个概率最小（p11、p12）对应

符号安排在QPSK（概率大对应常出现的符号，概率小

对应于不常出现的符号）内圆星座点，而将其他 8个符

号根据概率大小安排在外圆的 8PSK星座点上（见表

3），使平均最小欧氏距离最大，通过不等概率符号内外

圈星座点间映射，提供了重要（概率大）的符号（p1、p2）

重点差错保护，同时能够为不等概率符号提供不同的

差错保护 .

3. 3 不等概率符号非均匀APSK星座图优化映射

方法

根据图 1和表 1可变长符号表，信源符号 Sk 经过联

合自适应可变长编码得到非等概率的可变长符号调制

符号序列{s1 s2 sk }skÎ{12nN}(N = 12)，

将符号 sk 的概率 p(sk = n)记作 pn，则 sk 的非等概率分布

符合 pI ={p1 p2 pn pN}，且∑n= 1

N pn = 1（如表 1所
示）. 根据非等概率分布 pI 和映射函数 xk = f (sk)，将 N =

12 个不等概率符号 sk skÎ{12N}映射到欧氏距离

不等的 N = 12个星座点 xk xkÎ χ上，使得概率（pn）大的

符号对应于大的欧氏距离，概率（pn）小的符号对应于小

的欧氏距离，遵循平均欧氏距离最大的原则，来确定非

均匀映射优化方程 .
从接收信号出发，导出不等概率符号非均匀映射

优化方程 . 接收信号：

yk = xk + nk

= f (sk)+ nk

= g(sk) （7）
由Bayers公式

表2 相邻星座点距离表达式

相邻星座点距离

d1

d2

d3

d4

距离表达式

2 r1

2sin(π/8)r2

r2 - r1

(
1

2
r2 - r1)2 + (

1

2
r2)2

1r
2r

图2 一种典型的4+12-APSK星座点排布

1r
2r

2d

3d

1d

4d

图3 12APSK非均匀星座图
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p(sk|yk)=
p(yk|sk)× p(sk)

p(yk)
（8）

发送端发送符号 sk = n（记作 sn
k），接收端接收符号

yk = g(sk =m)（记作 g m
k ，其中符号 mÎ{12N}）的后验

概率为：

p(sn
k |yk = g m

k )=
p(yk = g m

k |sn
k )× pn

p(yk = g m
k )

（9）
其中 pn = p(n)p(n)Î pI nÎ{12N}为符号 n 的先验

概率 .
则符号似然比

λn (nm)=
p(sn

k |yk = g n
k )

p(sm
k |yk = g n

k )
（10）

将式（8）及式（9）代入，可得

λn (nm)=
p(yk = f n

k + nk|xk = f n
k )

p(yk = f n
k + nk|xk = f m

k )
×

pn

pm

（11）
其中 f n

k = f (sk = n) 为映射函数，pm = p(m) 为接收符号

mmÎ{12N}的先验概率 . 又本文考虑AGWN信道，

噪声nk服从均值为0，σ 2 =N0 /(2ES)的高斯分布，则

λm (nm)= exp{-
1
πN0

( f n
k - f m

k

2

-2 nk  f n
k - f m

k )}×
pn

pm

（12）

对式（12）取自然对数，得到对数似然比

Ln (nm)= lnλn (nm) （13）
则整体误码率信息

L=∑
n= 1

N ∑
m= n+ 1

N

Ln (nm)× pn （14）
可用作译码误码率的衡量标准 . L和误码率结果成

负相关，为使整体误码率降低，希望

Lmax =max∑
n= 1

N ∑
m= n+ 1

N

Ln (nm)× pn （15）
近似可得

Lmax ~ max
f ∑

n= 1

N ∑
m= n+ 1

N

 f n
k - f m

k

2
× pm （16）

即不等概率符号的星座图最优映射是使得方均欧

式距离

d 2
av =∑

i = 1

N ∑
j = i + 1

N

p(i)  xi - xj

2

=∑
i = 1

N

p(i)∑
j = i + 1

N

 f (si)- f (sj)
2

（17）
达到最大，即

d 2
av_ max = max

f ∑
i = 1

N

p(i)∑
j = i + 1

N

 f (si)- f (sj)
2

（18）
由式（18）可见，概率 pn 越大，对应的符号间的欧氏

距离越大，统计欧氏距离期望值越大，即大概率符号

（常出现的符号）对应星座点的欧式距离大，出错概率

小，得到了有效的保护；小概率符号（很少出现的符号）

对应星座点的欧式距离小，出错的概率大，使得整体平

均欧氏距离最大，实现了在资源受限的通信系统中与

多径信道匹配，提高了逼近信道容量的性能 .
12个星座点对应的星座图映射方式数量约等于

12！（相当于为 4.8´ 108）的数量级 . 为了降低优化信号

空间星座图映射的计算复杂度，利用圈形M-APSK信号

空间星座图和矩形QAM信号空间星座图中星座点具有

两两对称的几何分布特性，采用星座点分组方式，能够

有效降低复杂度，使得局部最小欧氏距离较大，进而满

足整体平均欧氏距离较大原则，来优化设计信号空间

星座图中星座点映射方法 .
将概率依次递减的可变长符号集按照顺序分为两

两一组，见图4.

将两两分组的符号集成对进行星座图映射，以相

对较低的复杂度获得接近最优的映射方式，即将次优

化符号映射过程分为以下两个步骤：组内映射和组间

映射，以两个映射步骤的分别较优代替整体映射函数

的最优 . 则映射函数 f 可以等效成两个映射函数的组

合，即

f = f2 × f1 （19）
则N = 12时，

d 2
av_max ~ max

f2
∑
k = 1

6

p(2k - 1)× max
f1

 x2k - 1 - x2k

2

（20）
（1） 组内映射 f1 ( f 1

1 f
2

1 f k
1 f 6

1 )

组内映射 ck (x2k - 1 x2k)= f k
1 (s2k - 1 s2k)k = 12 6，

将每组两个符号映射到星座图的一组位置上，每组的

组内最优化映射使得

d 2
av_max1 = max

f k
1

 x2k - 1 - x2k

2

（21）
为取得最优化的组内映射函数 f k

1 k = 16，即使

得每组组内的两个符号欧式距离达到最大，将组内的

两个符号按照BPSK方式排布（见图5）.

 1       2       3     4          � N-1N

图4 符号集分组

2

12

1

图5 组内符号对BPSK映射示意图
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（2） 组间映射 f2

由于符号{12N}概率由大至小排列，分组后每

组星座点 ck (x2k - 1 x2k)概率依然由大至小排列 . 为提高

符号分辨率，增强抗噪声能力，将组与组之间交叉间隔

排布，使概率较大的符号组之间相对欧式距离较远，即

可取得较优化的符号映射 .
d 2

av_max2 = max
f2
∑

k = 1l > k

k = 6l = 6

p(k)  ck - cl

2

（22）
同时考虑到调制功率，为降低符号平均能量

ES =∑
i = 1

N

p(xi)||xi||
2

=∑
n= 1

N

p(n)||f (n)||2 （23）
概率越大的符号功率权重也越大，我们没有将较

大概率的符号组全部排列在外圈星座点上，最终获得

一种次优的不等概率符号不规则星座图映射方案 . 12
个不等概率变长符号和非均匀星座映射如表 3所示，映

射示意图如图6所示 .

次优化不规则星座图映射使得概率最大的 2个符

号（约为 73. 54%）近似BPSK排布，概率最大的 4个符号

（约为84. 76%）近似QPSK排布，

增大了大概率符号间的欧式距离，使得大概率符

号得到了有效的保护，同时使得平均欧式距离最大，提

高系统性能 .
4 不等概率符号级软解调方案

如图1所示，接收端接收符号解调软信息

LDM (yk)=  yk - f n
k

2

nÎ{12N} （24）
利用先验信息对式（24）进行修正：

L'DM (yk)=max{LDM × h(n)}

=max{ yk - f n
k

2

× h(n)} （25）
其中 h(n)是根据符号设置的修正函数［15］. 针对AWGN
信道，结合最大后验概率，下面导出改进的不等概率符

号解调软信息 . 根据 Bayers公式，当发送符号为 sk，接

收信号为 yk时的后验概率为：
p(sk = n|yk)= p( f n

k |yk)

=
p(yk|f

n
k )× p(sk = n)

p(yk)
（26）

其中 f n
k = f (sk = n)为映射函数，接收信号 yk 相对调制信

号 f n
k 的先验概率

p(yk|f
n

k )= p( f n
k + nk|f

n
k )

= p(nk|f
n

k )

= p(yk - f n
k |f n

k ) （27）
在AWGN信道中，

p(yk - f n
k |f n

k )=
1
πN0

× exp{-
||yk - f n

k ||2

N0

} （28）
代入式（26），则

p(sk = n|yk)=
1
πN0

× p(yk - f n
k |f n

k ) × p(sk = n)

=
1

p(yk)
×

1
πN0

× exp{-
 yk - f n

k

2

N0

}× p(n) （29）
其中 p(sk = n)= p(n)= pn pnÎ pI nÎ{12N}为符号 n

的先验概率 .
则解调软信息可以确定为

L''DM (yk)=max{exp{-
LDM (yk)

N0

× p(n)}} （30）
对式（30）取自然对数，得到改进的解调软信息：

ln L''DM (yk)=max{-
LDM (yk)

N0

+ ln p(n)} （31）
改进后的解调软信息同时利用了符号先验概率 pI

和信道噪声信息N0，能有效降低解调误符号率，改善系

表3 12个不等概率变长符号和非均匀星座映射及参数

变长符号n

1
2
3
4
5
6
7
8
9
10
11
12

概率分布pI

0. 4926
0. 2428
0. 1122
0. 0572
0. 0305
0. 0163
0. 0155
0. 0153
0. 0082
0. 0050
0. 0028
0. 0016

非均匀星座映射角度

0（QPSK）
π（QPSK）

π/2（8PSK）
3π/2（8PSK）
5π/4（8PSK）
π/4（8PSK）

7π/4（8PSK）
3π/4（8PSK）

π（8PSK）
0（8PSK）

3π/2（QPSK）
π/2（QPSK）

68

109

5 7

4

11

12

12

3

图6 一种次优化的不等概率符号不规则星座图映射方案
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统译码效果，提升系统的抗噪声性能 .
5 仿真实验及结果分析

为了验证本文的不等概率可变长符号联合信源信

道编码调制与现存方法相比的优越性，本文对使用CC⁃
SDS IDC标准编码输出的码流进行自适应可变长编码

二进制游程编码，得到 12个变长符号（变长符号及参数

如表 1所示），在帧长的条件和MATLAB R2016a环境下

进行以下仿真实验：

5. 1 不等概率非均匀星座图与符号级均匀星座图

调制解调系统仿真实验

为验证本文不等概率可变长符号级编码非均匀映

射调制/解调系统的优越性，对于表 1中所述的不等概

率符号，将本文系统与文献［15，23，24］中几种不同的

符号级调制解调系统进行比较，误符号率曲线如图 7
所示 .

文献［23］及文献［24］均为针对等概率符号的调制

解调系统，文献［23］中是经典的Alamouti 8PSK调制解

调方法，文献［24］中使用16QAM高维调制后，误符号率

表现较Alamouti 8PSK方法有所提升 .
文献［15］与本文均针对 12个不等概率可变长符

号，在Alamouti 8PSK的基础上，使用了 2D-8PSK高阶调

制，并使用了修正参数改进解调，取得了较好的误符号

率效果，但复杂度相对较高，系统传输速度相对较慢 .
本文系统使用复杂度较低速度较快的 12APSK，使

用相应优化解调方法，取得了优异的误符号率表现，在

低信噪比条件下误符号率更低，并且能够更快地到达

误码平台 . 在的符号差错率要求下，功率信噪比较Ala⁃
mouti 8PSK［23］改善约 6dB，较 16QAM［24］改善约 5dB，较
2D-8PSK［15］改善约2. 5dB.

与针对等概率信号的 16QAM［24］调制/解调系统相

比，本文使用了如 3. 2节和 3. 3节中所述的不等概率非

均匀星座图和优化星座图映射，在相等的归一化功率

条件下，增大了星座点间的欧氏距离，有效提高了系统

的抗误码能力；与同样针对不等概率的 2D-8PSK［15］系
统相比，本文在使用如 3. 2和 3. 3中所述的不等概率非

均匀星座图和优化星座图映射的基础上，充分研究信

道模型，利用符号先验信息，使用如 4中所述的不等概

率符号级软解调方案，进一步降低了解调译码差错率，

有效改善了系统的误符号率 .
5. 2 不等概率可变长符号与等概率定长比特符号

调制解调系统仿真实验

为验证本文不等概率可变长符号级编码非均匀映

射与等概率定长比特符号均匀映射调制/解调系统的优

越性，将本文与两种定长比特符号均匀映射调制解调

系统进行比较 . 文献［25］使用经典的 16QAM调制，文

献［26］使用 DVB-S2［27］推荐的一种典型的 16APSK（4+
12-APSK）调制，二者均为定长比特符号均匀映射系统，

可以计算每比特的错误概率作为系统误符号率 .
本文的 12APSK非均匀星座图及功率归一化后的

参数如图 8所示，16QAM与 16APSK（4+12-APSK）的星

座图及功率归一化后的参数如图 9所示 . 使用三种不

同调制星座图调制的误符号率曲线如图10所示 .

图 8 和 图 9 可 以 看 出 ：16APSK（4+12-APSK）、

16QAM和本文12APSK均为双圈形式星座图调制，在信

号平均功率均为 1的情况下，本文 12APSK外圈内圈幅

度比最小，星座图整体最紧凑，同时最小欧式距离最

大，理论分析表明能取得最好的误符号率；图 10的仿真

1r
2r

mind

（a） 经典16QAM

1r 2r

mind

（b） 16APSK(4+12-APSK)
图9 16QAM、16APSK星座图及参数

图7 符号级调制解调系统误符号率曲线

1r
2r

mind

图8 12APSK非均匀星座图及参数
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实验表明：在符号差错率条件下，本文 12APSK与

16QAM相比功率信噪比改善约 2. 5dB，与 16APSK（4+
12-APSK）相比功率信噪比改善约 1. 1dB. 仿真实验结

果表明，本文 12APSK星座图调制，与常见的 16QAM、

16APSK（4+12-APSK）调制相比，抗差错性能最好，提升

了成形增益 .
6 结论

本文针对联合信源信道编码调制不适用于可变长

符号的局限，提出了一种针对不等概率可变长编码的

编码调制方案 . 设计了非均匀APSK星座图，提出了一

种复杂度较低、适用于不等概率可变长符号的次优化

映射方案，并利用符号的先验信息优化了软解调方案 .
实验结果表明，本文方案在小分组数据、AWGN信道条

件下，有效地提升了系统的解调译码性能，可应用于移

动通信和空间通信 .
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