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基于稀疏贝叶斯联合估计的多天线信号
判决反馈频域均衡方法

张 凯，李盛祥
（电子信息系统复杂电磁环境效应国家重点实验室，河南洛阳 471003）

摘　要：　相比于经典解耦处理的前馈均衡方法，判决反馈均衡具有更优的性能，但现有方法主要针对收发静止

或理想载波同步的情形 . 本文提出了一种针对未理想载波同步多天线信号的判决反馈频域均衡方法 . 文中首先基于

最小均方误差准则推导了多天线联合判决反馈频域均衡优化模型，针对模型中残余频偏、信道系数、噪声方差等参数

难以直接求解问题，给出了基于稀疏贝叶斯的迭代估计方法，并通过近似计算，给出了所有参数估计式的闭式解，避免

了网格搜索带来的计算量负担 . 所提方法综合考虑多天线信号接收处理不同环节之间的关联性，采用迭代处理方法

进行联合寻优 . 仿真实验表明，所提方法能够有效抑制信道衰落的影响，与现有方法相比，在接收单元数目较少和信

噪比较高时优势体现更加明显 .
关键词：　多天线接收；判决反馈均衡；稀疏贝叶斯；联合估计；残余频偏；频域处理

基金项目：　国家自然科学基金（No.62001476）
中图分类号：　TN911.5 文献标识码：　A 文章编号：　0372-2112(2023)07-1750-08
电子学报URL:http://www.ejournal.org.cn DOI:10.12263/DZXB.20221390

Decision Feedback Frequency-Domain Equalization of Multi-Antenna 
Signals Based on Sparse Bayesian Joint Estimation
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Abstract:　Compared with the classical decoupling feedforward equalization method, the decision feedback equaliza⁃
tion (DFE) method has better performance.  However, current methods mainly aim at the case of static or ideal carrier syn⁃
chronization.  In this paper, a new frequency domain DFE method is proposed for carrier unsynchronized multi-antenna sig⁃
nals.  Firstly, the optimization model of multi-antenna joint frequency domain DFE is derived based on the minimum mean 
square error (MMSE) criterion.  Aiming at the difficult problem of direct estimating the residual frequency offsets, channel 
coefficients and noise variances, an iterative estimation scheme based on sparse Bayesian learning (SBL) is given.  Closed-

form solutions of all parameter estimation formulas are given through approximate calculation to avoid the computational 
burden caused by grid search.  The proposed method comprehensively considers the correlation among different steps of 
multi-antenna signal reception and processing, and adopts iterative processing method for joint optimization.  Simulation re⁃
sults show that the proposed method can effectively suppress the influence of channel fading, and the advantages are more 
obvious when the number of receiving units is small and the signal-to-noise ratio (SNR) is high compared with the existing 
methods.
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1　引言

多天线接收在传感网、移动通信、深空探测等众多

领域［1，2］应用广泛，面对日益复杂多变的电磁环境和不

断提高的通信速率，信道衰落效应的影响愈来愈严重 .
作为对抗信道衰落的有效手段，均衡技术一直以来都

是研究的重点和难点 .
Balaban 等［3，4］分析了理想条件下的时域空间分集

均衡结构，主要针对窄带信号模型，宽带信号多采用

频域均衡方法［5~7］，以避免复杂的高阶滤波运算 . Yang
等［8］分析了频域恒模均衡算法（Constant Modulus Algo⁃
rithm，CMA）. 陈等［9］则研究了基于波形合成的空间分

集均衡方法，通过前端合成降低了均衡器设计的难

度，但需要较长的信号进行相关运算，影响处理效率 .
Choi 等［10］提出了基于近似期望最大化的判决引导频

域均衡迭代处理方案，利用符号检测与信道参数估计

之间的关联性进行综合处理，提升系统性能，但其采

用最小二乘（Least Square，LS）信道估计策略，需要预

先获得较为精确的信道阶数信息 . Jiang 等［11］分析了

基于 Gibbs 采样的符号检测与信道估计联合处理方

法，通过引入信道稀疏约束项降低信道阶数未知的影

响，但其只适用于单天线接收模型 . Zhang等［12，13］将多

天线信号均衡转化为单频点的加权求和进行处理，通

过加权合并能够对信道进行一定程度的平滑，但在接

收单元数目较少时平滑作用明显减弱，影响均衡处理

性能 . 此外，上述方法［10~13］均假设完美的载波同步，未

考虑残余频偏的影响，面对运动目标或存在收发机频

率扰动时，性能容易受到未知频率误差的影响 . 如何

有效利用多天线接收信号之间、信道参数估计与符号

检测之间以及多个未知参数之间的相互促进作用，对

接收处理多个环节进行综合考虑，成为处理的核心和

关键 .
本文提出了一种基于稀疏贝叶斯联合估计的多天

线信号判决反馈频域均衡方法，将参数估计与均衡一

体化综合处理，首先给出了空间分集判决反馈均衡系

统模型，利用最小均方误差（Minimum Mean Square Er⁃
ror，MMSE）准则理论推导了该模型下前馈和反馈均衡

器系数计算式，针对多组未知参数难以直接求解的问

题，给出了基于稀疏贝叶斯学习（Sparse Bayesian Learn⁃
ing，SBL）的联合估计方法，通过近似计算，给出了所有

参数估计式的闭式解，避免了网格搜索带来的计算量

负担 . 最后通过仿真对算法有效性进行了验证 .
2　信号模型

考虑图 1所示模型，采用典型带循环前缀的块传输

系统，s(t)= ∑
n =-Ncp

N - 1

an g(t - nTs )，{an}
N - 1

n =-Ncp

为循环前缀 scp =

(sN -Ncp
sN -Ncp + 1 sN - 1 )T 和信息符号 s = (s0 s1 sN - 1 )T

的集合，g(t)为根升余弦成型脉冲，Ts为符号周期 .

为便于后文分析，做如下假设：

（1） s为零均值单位能量的离散变量；

（2） 源信号与加性噪声之间以及不同接收单元加

性噪声之间均相互独立；

（3） 每一个数据块持续时间内（通常时间很短），频

偏和信道参数保持近似恒定 .
基带接收信号可表示为

yl (t)= ej2πϑlt s(t)⊗ cl (t)+ vl (t)l = 12L （1）
其中，ϑl 为残余频偏；cl (t)= ∑

p = 1

Pl

clpδ(t - τlp )为接收单元 l

处物理信道响应，clp = | clp |ejφlp 和 τlp 分别为信道复增

益和传输时延，Pl 为路径数目；vl (t)为零均值加性高斯

白噪声 .
使用 g(-t)对 yl (t)进行滤波并以Ts为间隔进行采样

可得

xl (n)= ej2πϑlnT∑
m = 1

M

hlm s(n -m)+ vl (n) （2）
其中，hlm » ∑

iÎ Sτp m

cpisinc(m - τi Ts )称为虚拟径系数［14］，

Sτp m
= {i：τi Î[(m - 1 2)Ts (m + 1 2)Ts ]} 表 示 虚 拟 时 延

τ̂m =mTs附近±Ts 2范围内物理径的集合 .
对 xl (n)移除循环前缀，可得如下矢量信号模型

x l =D l Rh l + v l l = 12L （3）
其 中 ， x l = (xl (0)xl (1)xl (N - 1))T； D l =

diag(1ej2πϑlTs ej2πϑl (N - 1)Ts )为对角阵；R为 s中元素组成

的循环卷积矩阵；h l = (hl1 hl2 hlM )T，通常假设 h l 服

从零均值独立复高斯分布［13］，即p( |h l α l )=CN(0Γ l )，其

中 ，α l = (αl1 αl2 αlM )T，Γ l = diag(α-1
l1 α

-1
l2 α-1

lM )；

v l CN(0σ 2
l I)为加性噪声矢量，σ 2

l 为噪声方差，I 为 N

维单位对角阵 .
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图1　系统模型
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3　基于 SBL联合估计的判决反馈频域均衡

方法

3. 1　多天线联合判决反馈频域均衡结构

对 xl (n)进行频偏补偿并移除循环前缀，将其变换

到频域可得

Xlk = Sk Hlk + Vlk  k = 12N （4）
其中，Sk 和 Hlk 分别表示 sn 和 hlm 的 N 点离散傅里叶变

换（Discrete Fourier Transform，DFT），Xlk 和 Vlk 则为移

除循环前缀后 xln和 vln的DFT变换 .
基于 Balaban 提出的空间分集判决反馈时域均衡

结构［1］，并将其推广到频域，容易获得图 2 所示处理

结构 .

在获得S i
k的基础上，第 i + 1次均衡输出为

S͂ i + 1
k =∑

l = 1

L

C i + 1
lk Xlk - Bi + 1

k S i
k （5）

其中，{C i + 1
lk }L

l = 1 和 Bi + 1
k 分别表示前馈和反馈均衡器

系数 .
定义代价函数为

J =
1
N ∑

n = 1

N

E é
ë

ù
û|| s͂i + 1

n - sn

2
（6）

其中，s͂ i + 1
n 为均衡输出时域软符号 . 利用帕斯瓦尔定理，

该代价函数可转化为

J =
1

N 2
E

é

ë

ê
êê
ê
ê
ê∑

k = 1

N |

|

|
||
|∑

l = 1

L

C i + 1
lk Xlk - Bi + 1

k S i
k - Sk

|

|

|
||
|
2ù

û

ú
úú
ú
ú
ú

=
1

N 2 ∑
k = 1

N é

ë

ê
êê
ê
ê
ê |

|

|
||
||

|

|
||
|∑

l = 1

L

C i + 1
lk Hpk - 1

2

σ 2
Sk
+∑

l = 1

L

||C i + 1
lk

2
σ 2

Vlk

ù

û

ú
úú
ú+ || Bi + 1

k

2
σ 2

S i
k
- 2Re ( )Bi + 1

k
*( )∑

l = 1

L

C i + 1
lk Hlk - 1 ρSk S

i
k

（7）

其中，Re[×]表示取实部运算，σ 2
S i

k
= E[| S i

k |
2
]»

1
N ∑

k = 1

N

| S i
k |

2
，

σ 2
Sk
= E[| Sk |

2
]=N，σ 2

Vlk
= E[|Vlk |

2
]=Nσ 2

l ，ρSk S
i
k
= E[Sk S i

k ] 表

示频域信息符号与其当前判决结果的相关值 .
通过对Bi + 1

k 加以约束：∑
k = 1

N

Bi + 1
k = 0，则可利用拉格朗

日乘子方法对{C i + 1
lk }L

l = 1和Bi + 1
k 进行计算 . 令

f (C i + 1
1k C

i + 1
2k C i + 1

Lk B
i + 1
k λ)= J + λ∑

k = 1

N

Bi + 1
k （8）

f (C i + 1
1k C

i + 1
2k C i + 1

Lk B
i + 1
k λ) 分别对 {C i + 1

lk }L
l = 1、Bi + 1

k

和 λ求偏导，并令导数为零可得

C i + 1
lk =

H *
lkσ

2
Sk( )1 - σ -2

Sk
σ -2

S i
k

|
|

|
| ρSk S

i
k

2

γi + 1

σ 2
Vk
+ σ 2

Sk( )1 - σ -2
Sk
σ -2

S i
k

|
|

|
| ρSk S

i
k

2 ∑
l = 1

L

|| Hlk

2
（9）

Bi + 1
k =

ρSk S
i
k

σ 2
S i

k

é

ë
ê
êê
ê∑

l = 1

L

C i + 1
lk Hlk - γ

i + 1ù

û
ú
úú
ú （10）

其中，γi + 1 = ∑
k = 1

N ∑
l = 1

L

C i + 1
lk Hlk.

3. 2　残余频偏和信道参数的联合估计方法

由式（3）可知，观测信号条件似然函数可表示为

p( |X si Θ)= ∏
l = 1

L

(πσ 2
l )-N exp(-σ -2

l  x l -D l R
ih l

2
)    （11）

其中，X =[x1 x2  x
L
]，Θ ={h l α l σ

2
l ϑl }

L
l = 1 为未知

参数的集合，Ri则为 si中元素组成的循环卷积矩阵 .
显然，Θ最优估计为最大后验估计

ΘMAP = arg max p( |Θ Xsi )

= arg max∏
l = 1

L

p( |h l α l σ
2
l ϑl x l s

i )
（12）

考虑到信道固有的稀疏特性，本文利用 SBL 方

法［15］进行近似求解 . 首先，对式（12）进行分解

p( |h l α l σ
2
l ϑl x l s

i )

= p( |h l x l s
i α l σ

2
l ϑl )p( |α l σ

2
l ϑl x l s

i )
（13）

SBL采用迭代处理方式，利用式（13）等式右边第一

项对信道系数矢量 h l 进行估计，利用第二项对 αl、σ
2
l 和

ϑl进行估计 .
容易验证，p( |h l x l s

i α l σ
2
l ϑl )=CN(μ l Σ l )为复高

斯分布，其中，

μ l = σ
-2
l Σ l (D l R

i )H x l （14）
Σ

l
= (Γ -1

l + σ -2
l (Ri )H Ri )-1 （15）

由贝叶斯公式可知，

p( |α l σ
2
l ϑl x l s

i )

=
p( |x l s

i α l σ
2
l ϑl )p(α l )p(σ 2

l )p(ϑl )

p(x l s
i )

（16）

由于 x l 和 si 均为已知量，式（16）中 p(x l s
i )为常数，

在 α l、σ
2
l 和 ϑl 先验未知条件下，式（16）最大化等价于

p( |x l si α l σ
2
l ϑl )的最大化，采用迭代重估方法可以求

得三者估计式分别为

αlm = γlm μlm （17）

判 决IDFT

DFT

－

延时Ts

1,k
X

2,k
X

,L k
X

1

1,

i

k
C

+

1
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i

k
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+

1

,

i

L k
C

+

1i

k
B

+

i

k
S

1i

k
S

+ 1i

n
s

+ 1i

n
s
+

i

n
s

 
图2　多天线联合判决反馈频域均衡结构示意图
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σ 2
l =

 x l -D l R
i μ l

2

N - ∑
m = 1

M

γlm

（18）

ϑl = arg max
ϑl

∑
n = 0

N - 1

Re[x*
l (n)b(n)exp(j2πϑlnTs )] （19）

其中，γlm = 1 - αlmΣlmm，Σlmm 为 Σ l 第 l 个对角线元素，

b(n)为矢量b =Ri μ l的第n个元素 .
显然，式（19）最大化需要借助网格搜索，估计精度

与网格分辨率密切相关，为避免网格搜索带来的巨大

运算量负担，利用泰勒级数展开可对 exp(j2πϑlnTs )作

如下近似：

exp(j2πϑlnTs )» 1 + j2πϑlnTs -
1
2

(2πϑlnTs )2 （20）
将其代入式（19）可得

ϑl »-
1

2πTs

∑
n = 0

N - 1

n Im[x*
l (n)b(n)]

∑
n = 0

N - 1

n2 Re[x*
l (n)b(n)]

（21）

其中，Im[×]表示取虚部运算 .
上述方法利用上一轮均衡结果 si，采用迭代处理方

式依次完成各未知参数的估计，求解过程中，当 αlm 值

超过特定门限后，即可将对应的信道系数置为零，获得

稀疏解 . 最终，利用算法收敛后的参数估计值对Hlk 和

| Hlk |
2
进行更新，利用式（9）和式（10）计算{C i + 1

lk }L
l = 1 和

Bi + 1
k ，并用于下一轮均衡 .

3. 3　算法总结

本文方法包含两层迭代，外层为基于 MMSE 准则

的多天线联合判决反馈迭代均衡；内层为基于 SBL 迭

代的联合参数估计，如算法1所示 .

整个处理流程如图 3所示，对采样信号移除循环前

缀后分别进行频率补偿，然后通过 DFT 变换将其变换

到频域，利用前馈和反馈均衡器进行均衡操作，输出为

S͂ i + 1
k ，通过 IDFT 变换可求得对应时域软符号序列为

s͂i + 1，对 s͂i + 1 进行符号映射即可得到新的符号检测结果

si + 1，据此，可对参数进行重新估计，并将估计结果用于

下一轮均衡处理，均衡处理和参数估计之间交替进行，

直至收敛 .

在上述流程中，MMSE准则下的多天线联合判决反

馈均衡结构与Choi［10］和Zhang［12，13］的处理结构类似，采

用迭代重估策略依次完成均衡和信道参数的更新，而

SBL的收敛特性文献［15］已有分析，后文结合仿真对本

文算法收敛性进行说明 . 此外，上述流程在给定初始值

的基础上开始迭代，在没有训练序列条件下，可以使用

盲均衡结果作为迭代初始值 .
4　仿真实验及复杂度分析

采用 QPSK 调制信号，发送/接收成型脉冲均为根

升余弦脉冲，滚降系数为 0.25，符号周期为 Ts = 1 μs，数

据块长度为 128. 使用与文献［12］相同的信道模型，最

算法1　基于SBL联合估计的判决反馈均衡算法

步骤1 初始化:令 i = 0,s0

步骤2 令 i = i + 1

步骤3 联合参数估计

(1)初始化

令αlm = 1 M,αmax = 1012

(2)迭代

(a)利用式(14)和(15)计算μ l和Σ l

(b)利用式(17)计算αlm

(c)利用式(18)计算 σ 2
l

(d)利用式(21)计算 ϑl

(e)若αlm > αmax,则将μlm值置为零

(f)若α l前后两次估计结果差异小于10-6,或迭代次数大于20,则
结束迭代,否则重新从(a)开始

步骤4 利用 ϑl对信号进行频率补偿

步骤5 利用式(9)和式(10)对均衡器系数进行更新,并通过均衡运算

获得新的符号检测结果 si

步骤6 若 si不再改变,则结束循环,否则重新从步骤2开始

判 决IDFT

DFT

—

延时Ts
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图3　算法处理流程图
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大时延扩展取 20个符号周期，可分离径数目均为 5，各
径时延在 0~20Ts 内均匀分布，且随径时延呈负指数衰

减 . 每次实验，不同接收信号残余频偏在−1~1 kHz区间

内随机产生 .
本文方法核心是利用信息符号提取和信道参数估

计之间的相互促进作用进行联合寻优 . 图 4 给出了算

法收敛特性曲线，图 4（a）和（b）分别为两天线、四天线

接收下的仿真结果，接收信号平均信噪比Es N0 分别取

3 dB、5 dB和 7 dB，图中纵轴为每次迭代完成后系统平

均剩余误码率（Symbol Error Rate，SER），横轴为迭代次

数，使用CMA［16］均衡结果作为初始值 . 可以看出，算法

经过若干次迭代后均可以收敛，且收敛速度主要受接

收信号信噪比影响，接收信号信噪比越高，算法收敛速

度越慢 . 这是由于不同信噪比下算法初始条件差异较

小，而稳态误码率差异巨大，算法由近似相同的初始条

件开始迭代，信噪比越高，稳态误码率越低，造成算法收

敛所需迭代次数也越多 . 此外，从图4（a）和（b）对比则可

以看出，在相同信噪比下，两天线接收和四天线接收，算

法收敛速度基本一致，对应 Es N0 为 3 dB、5 dB和 7 dB，
算法收敛所需迭代次数分别为5、8和12.

图 5 所示为本文算法与 CMA 算法［16］、AEM-FDE 算

法［10］以及EM-FDCE算法［12］的稳态性能对比 . 由于AEM-

FDE和EM-FDCE均未考虑载波频偏的估计，仿真中，二者

均使用文献［17］方法进行载频估计和补偿，而本文算法则

将其融入均衡算法中进行处理 . 为对比公平，AEM-FDE、
EM-FDCE和本文算法均采用CMA均衡结果作为初始值 .

可以看出，本文算法性能最优，而 CMA 方法则性

能最差 . 这是由于 CMA 方法仅利用信号恒模信息，

其它三种方法则采用迭代重估策略，利用符号检测

与信道参数估计相互促进作用进行交替迭代，提升

信道估计准确度 . 本文算法与AEM-FDE 以及EM-FDCE
对比则可以看出，本文算法在接收单元数目较少以

(a) 两天线 (b) 四天线

图4　不同信噪比、不同接收单元数目下算法收敛特性曲线

(a) 两天线 (b) 四天线

图5　不同条件下的算法稳态误符号率性能对比
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及接收信号信噪比较高时，性能优势体现更加明显 .
本文方法包含前馈均衡∑

l = 1

L

C i + 1
lk Xlk 和反馈均衡 Bi + 1

k S i
k

两个部分，其中，前馈均衡按照不同频点信号信噪比

对各路接收信号进行加权合并，对信道进行一定平

滑（如图 6 所示），反馈均衡主要用于对抗信道深衰

落，提升系统稳健性 . 与之相比，AEM-FDE 和EM-FDCE
均为线性均衡结构，二者虽然在均衡之前同样通过

加权合并对信道进行平滑，但接收单元较少时，该平

滑作用将大大减弱，从而造成较大的性能损失 . 此外，

相比于 AEM-FDE，本文算法和 EM-FDCE 算法的性能

优势还来源于更优的信道估计结果，AEM-FDE 采用

LS 进行信道估计，而本文算法和 EM-FDCE 算法采用

SBL 进行信道估计，通过信道稀疏先验信息的利用获

得更优的信道估计结果 . 从图 5（a）和（b）的横向对

比来看，四天线接收相比于两天线接收性能提升约

为 3~4.5 dB，该性能提升主要来源于两方面：一是通

过信号合并，理论上可以获得 3 dB 的处理增益；二是

信号合并可以抑制信道衰落的影响，使信道变得较

为平坦，接收单元数目越多，信道越平坦，从而获得

进一步的性能提升 .
图 7 为本文算法、AEM-FDE 算法以及 EM-FDCE

算 法 的 信 道 估 计 归 一 化 均 方 根 误 差（Normalized 
Relative Mean Squre Error，NRMSE）随信噪比变化曲

线 . 从结果可以看出，AEM-FDE 算法由于未利用

信道先验稀疏特性，估计性能最差 . 本文算法和

EM-FDCE 算法虽然均使用稀疏贝叶斯进行信道估

计，但判决反馈均衡结构能够更好的抑制信道衰

落的影响，获得更优的符号检测结果，在迭代处理

框架下，更优的符号检测结果意味着更加精确的

参数估计性能，将其用于下一轮均衡处理，可以进

一步提升符号检测准确性，因此，本文算法信道估

计性能更优，且在较高信噪比区间性能优势体现

更加明显 .
表 1 为本文算法各步骤所需运算量分析 . S͂ i + 1

k 求

解所需乘法运算次数为 O(NL)，DFT、IDFT 的运算复

杂度则为O[N log2 (N )]，在频偏和信道参数联合估计

中 ，μ l、Σ l、αlm、σ 2
l 、ϑl 计 算 复 杂 度 分 别 为

O[(M + 1)MNL]、O(M 3 L)、O(ML)、O(MNL)和O(NL). 因

此 ，本 文 算 法 均 衡 阶 段 运 算 复 杂 度 约 为

O[N (log2 (N )+ L)]，参数估计阶段运算计算量主要来

源于矩阵 Σ l 的计算，约为O(M 3 L). 与 EM-FDCE 算法

相比，二者单次迭代运算量基本相同 . AEM-FDE 算法

均衡阶段采用条件概率分布最大化遍历方式获得符

号检测结果，运算复杂度为O(N 3 L |S |)，|S |为字符集

元素数目，信道估计采用 LS 方法，计算复杂度为

O(M 3 L). 可以看出，本文算法均衡阶段处理复杂度远小

于AEM-FDE，但信道估计阶段，由于采用SBL迭代估计方

法，计算复杂度则明显大于AEM-FDE中的LS方法 .

图6　单路信道响应与合成信道响应对比示意图

(a) 两天线 (b) 四天线

图7　信道估计性能的对比
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5　总结

本文针对存在载频误差下的多天线信号均衡问

题，提出了一种新的均衡方法 . 文中首先给出了基于迭

代处理的空间分集判决反馈频域均衡模型，在 MMSE
准则下理论推导了前馈和反馈均衡器系数的计算式 .
采用迭代处理方式，每次迭代利用新的均衡结果对未

知参数进行联合估计，通过近似计算，给出了所有参数

估计式的闭式解，有效避免了网格搜索带来的计算量

负担 . 结果表明，所提方法能够有效抑制信道衰落的影

响，与现有方法相比，在接收单元数目较少和信噪比较

高时具有明显优势 .
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