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载波同步技术

    

卫星通信信号在发射端需要首先调制到卫星信号载频上才能实现星地之间的远距离传

输,在接收端需要将带通信号转化为基带信号,将基带信号转化为原始通信信号,才能最后

解调出有用信息。载波同步技术是卫星通信信号接收过程中实现信号还原的关键技术,载
波同步过程是指在接收端将接收到的带通信号还原为基带信号,并消除信号中多普勒效应

的过程。
据此,我们可将载波同步过程分为两个阶段:

 

第一阶段是实现带通信号到基带信号的

转换,可以根据通信协议中的载波频率定义,通过本地振荡器产生本振信号,也可以通过通

信信号中自带的载波频率信息产生本振信号。这一过程可以称为载波剥离过程;
 

第二阶段

是消除基带信号残留频率偏差,经过载波剥离后信号应还原为基带信号,但是由于信号收发

设备间的相对运动和信号传输过程中的噪声干扰,并不能完全消除接收信号中的频率偏移。
为了消除残留频率偏差所提出的载波同步技术是本书讨论的重点。

根据同步对象的不同,本书将载波同步分为载波频率同步和载波相位同步两部分。根

据辅助方法的不同,本章又将各部分细分为数据辅助和非数据辅助载波同步技术分别进行

介绍。另外,由于编码辅助和其他一些同步技术可同时给出频率同步和相位同步的估计值,
因此单列出来归为一节。

3.1 基本原理

在载波同步过程中,根据同步参数估计范围的不同可以分为载波捕获和载波跟踪两个

阶段,也可以称为载波粗同步和载波细同步。在实际的信号处理算法中,载波同步的实质是

要给出每一时刻载波相位、频率及其各阶导数的联合估计值。
在载波同步过程中,载波频率捕获模块需要先成功捕获到导频信号,然后将导频信号的

若干初始参数(通常为载波初始频偏及其各阶导数)传递至跟踪器。载波跟踪系统在收到捕

获模块提供的辅助参数后,启动跟踪处理,实时估计输入信号的载波相位。捕获模块能够辅

助跟踪模块快速锁定信号,实现准确、稳定的载波跟踪。捕获的精度对于跟踪器的入锁时间

起决定性作用。捕获误差越大,则跟踪器入锁时间越长;
 

当捕获误差超出一定范围时,甚至

可能导致跟踪器永久不能锁定,无法正常工作。另一方面,捕获精度对于跟踪器的稳态输出

误差并无明显影响,即只要捕获误差被限制在一定范围内(以跟踪器能够快速进入锁定状态



47   

为准),则跟踪器的输出精度与初始误差无关。

信号模型

假设接收机已实现理想匹配滤波和符号同步,则载波同步系统结构可简化为如图3-1
所示的形式。

图3-1 简化载波同步系统结构

在如图3-1所示的载波同步系统中,输入信号r(k)匹配滤波器滤波后以T 为采样周期

抽取的每符号最佳采样点,则

r(k)=ckejθ
(k)+n(k) (3-1)

其中,ck 为调制数据,θ(k)是由收发两端载波频率及初始相位偏差所致的时变相位误差函

数,n(k)表示均值为0、方差为σ2 的加性复高斯白噪声。通常,载波参数估计器只能够处理

纯载波信号。对于携带有调制数据的已调载波信号,需要在估计器前附加去调制模块,经去

调制处理后的输出信号可等价于纯载波信号,但会造成一定的信噪比损失,损失大小与调制

方式以及所选择的去调制方法均有关系。在不考虑调制数据的情况下,式(3-1)演变为

r(k)=ejθ(k)+n(k)

  载波同步的核心任务即根据接收信号r(k),实时计算得到时变载波相位函数θ(k)的

估计值θ莠(k)。对于低轨道卫星高动态通信链路,对时变载波相位函数进行近似展开,得

θ(k)的一阶递推近似表达式为[1]

θ(k)≈θ(k-1)+2πf0(k-1)T+
1
22πf1(k-1)T2+

1
62πf2(k-1)T3 (3-2)

  已知ω=2πf,因此上式也可改写为

θ(k)≈θ(k-1)+ω0(k-1)T+
1
2ω1(k-1)T2+

1
6ω2(k-1)T3 (3-3)

  对式(3-2)作差分运算,可将f0、f1、f2 分别作如下近似展开:
 

f0(k)≈f0(k-1)+f1(k-1)T+
1
2f2(k-1)T2 (3-4)

f1(k)≈f1(k-1)+f2(k-1)T (3-5)

f2(k)≈f2(k-1) (3-6)

  基于式(3-4)~式(3-6)给出的数学模型,为了能够实时计算时变载波相位函数的估计

值
 

θ莠(n),载波参数估计器需要支持四维实时参数估计,包括相位、频率及其一阶和二阶变化

率的估计值。记载波参数估计器的输出估计量为矢量b莠k,则b莠k=[θ莠(k),f莠0(k),f莠1(k),

f莠2(k)]T,其中θ莠(k)、f莠0(k)、f莠1(k)、f莠2(k)分别为θ(k)、f0(k)、f1(k)、f2(k)的估计值。
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在迭代更新过程中,数控载波发生器实时接收载波参数估计器传递的估计值b莠k=

[θ莠(k),f莠0(k),f莠1(k),f莠2(k)]T,并按下式构造时变载波相位函数对消信号

d(k)=e-jθ(k)

  复数乘法器将对数控载波发生器产生的对消信号与输入信号r(k)相乘,得

z(k)=r(k)e-jθ(k)=e-jΔθ(k)+n'(k)

其中,Δθ(k)=θ莠(k)-θ(k),n'(k)=e-jΔφ(k)。
在不考虑噪声干扰的情况下,当载波同步系统锁定时,有Δθ(k)=0,表明此时载波参数

估计模块能够实时准确地给出输入信号相位、频偏及其一阶和二阶变化率的估计值。

3.2 载波频率同步技术

3.2.1 非数据辅助算法

  非数据辅助算法是指不依赖于导频信号或前一观测时间间隔内的符号判决结果,根据

当前符号数据实现载波频率估计的一类算法。本节将分别介绍理想定时同步和非理想定时

同步两种情况下的载波频率同步技术,首先按照环路结构特点在开环和闭环两方面对载波

频率同步技术分别进行讨论,然后介绍通过以上环路结构与不同估计算法相结合而发展出

的一些非数据辅助载波频率同步技术。

1.
 

理想定时同步下的载波频率同步

1)
 

闭环载波频率同步

假设理想定时同步且满足奈奎斯特条件,在频率偏移量远小于符号速率的前提下,通过

基于相关解调的闭环频率跟踪算法,可以用实现非数据辅助的载波频率同步[2]。本节将讨

论 MPSK(Multiple
 

Phase
 

Shift
 

Keying)调制和QAM(Quadrature
 

Amplitude
 

Modulation)
下的闭环载波频率同步。首先以QPSK(Quadrature

 

Phase
 

Shift
 

Keying)调制为例,图3-2
是频率同步实现流程图。

图3-2 非数据辅助闭环同步算法流程图

匹配滤波器输出信号经定时采样,与来自检测器的符号判决数据的共轭复数相乘,消除

数据符号影响后送至误差信号产生器,产生一个与实际频差和估计频差的差值成正比的误

差信号,此误差信号经过环路滤波后用于控制压控振荡器(VCO)。通过闭环控制,使此信

号频率跟随实际输入信号频率。从而实现对下变频信号中频率偏移的估计。
假设经下变频后信号的形式为:

 

r(t)=e
j(2πfdt+θ)∑

i
cig(t-iT-τ)
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由图3-2可见,匹配滤波器的输入为压控振荡器的输出与r(t)之积,即

r(t)e
j2πf莠dt=ej(2πΔft+θ)∑

i
cig(t-iT-τ)

其中,Δf=fd-f莠d,从匹配滤波器输出的第k次采样的值为

y(k)=ckejϕ
(k), ϕ(k)=2πΔf(kT+τ)+θ (3-7)

  由于PSK调制信号的幅度为单位幅度,故y(k)可以表示为

y(k)=ejⱳ(k) (3-8)
结合式(3-7)和式(3-8),有

ⱳ(k)=arg{ck}+φ(k)

  下面的问题是寻找判决规则,是检测器做出判决ck=ejm
莠π/2,其中m莠 为

m莠 =arg{min
m
{|ⱳ(k)-mπ/2|}}

  判决规则的描述如图3-3所示,图中实线圆上的4个小圆圈代表了QPSK星座的位置。
当将z(k)=y(k)c莠k 输入误差信号产生器时,由图3-3可见,z(k)的相位 ⱳ(k)在±π/4的

范围内,即
arg{z(k)}={|ⱳ(k)-mπ/2|}π/4-π/4

也即

arg{z(k)}={2πΔf(kT+τ)+θ}π/4-π/4 (3-9)

图3-3 QPSK调制方式频率区间判别规则

  图3-4描述了在Δf>0或者Δf<0情况下arg{z(k)}随时间变化的曲线,可以看出,
曲线呈锯齿形,并且根据Δf 的符号变化会呈现正向坡度或者负向坡度。由此可以设置误

差信号[2]:
  

e(k)Δ
arg{z(k)}, |arg{z(k)}|<α
 
e(k-1), 其他 (3-10)

其中,α是一个小于π/4的正参数,图3-5描述了该准则的基本原理。
以上是关于QPSK调制下的闭环载波频率同步,将其扩展到MPSK范围,式(3-9)变为

arg{z(k)}=
 

{2πΔf(kT+τ)+θ}π/M-π/M

相应误差函数仍如式(3-10)所示,α<π/M。
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图3-4 arg{z(k)}与fd 的关系曲线

图3-5 误差发生器的基本原理

对于QAM调制方式的处理可以采用星座图分解形式,首先将图3-6中的星座点分为

内环之内、内外环之间和外环之外3部分。内外环之间包含均匀分布的8个星座点,故此部

分的处理可以参照8PSK调制,剩余部分的星座点分布规律与QPSK调制相似,因此可以

参照QPSK调制处理方式(见式(3-9))。内外环之间星座点误差处理函数:
 

e(k)Δ
arg{z(k)}, |arg{z(k)}|<α,且z(k)∉C
 
e(k-1), 其他 

图3-6 QAM星座图
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其中,C 的区域为

C={Rm <z(k)<RM}

  2)
 

开环载波频率同步

闭环结构载波频率同步技术的反馈迭代过程使得算法估计时间过长,对于同步时间要

求较高的突发通信条件不再适用。因此本节将以QPSK调制为例介绍开环载波频率同步

技术。同样假设匹配滤波器输出为

y(k)=cke
j[2πfd(kT+τ)+θ]

+n(k) (3-11)

  由于QPSK的星座几何为{ejmπ/2,m=0,1,2,3},ck 的四次方不再包含符号信息,因此

对式(3-11)两边做四次方运算:
 

y4(k)=cke
j[8πfd(kT+τ)+4θ]

+n'(k) (3-12)

  对y*(k-1)也做四次方运算,与式(3-12)相乘后得

[y(k)y*(k-1)]4=e
j8πfdT +n″(k)

再经平滑滤波,得

1
N -1∑

N-1

k=1

[y(k)y*(k-1)]4=e
j8πfdT +

1
N -1∑

N-1

k=1
n″(k)

  假设上式中噪声项很小,对两边取幅角后可得

f莠d=
1
8πTarg∑

N-1

k=1

[y(k)y*(k-1)]4  

  图3-7描述了开环频率估计的算法流程图。需要指出的是,arg ∑
N-1

k=1

[y(k)y*(k-1)]4 
的范围应在±π之内,因此其频率同步范围在±1/8T 之内,图3-8描述了在 N=100,满足

奈奎斯特条件且滚降系数为50%情况下,频率估计值和实际频率值之间的关系曲线。可

见,在|fdT|<1/8T 的范围内,E(f莠dT)和f莠dT 呈比例关系。图3-9给出了信噪比Eb/N0

和归一化频率估计值的关系。

图3-7 开环算法处理流程图

对于 MPSK调制方式,可对匹配滤波器输出信号进行M 次方处理得到:
 

yM(k)=cke
j[2Mπfd(kT+τ)+Mθ]

+n'(k)
最终频率估计结果为

f莠d=
1

2MπTarg∑
L0-1

k=1

[y(k)y*(k-1)]M  
此时频率估计范围为±1/(2MT)。
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图3-8 频率估计值和实际频率值的关系曲线

图3-9 信噪比Eb/N0 与归一化频率估计值的关系

2.
 

非理想定时同步下的载波频率同步

1)
 

似然函数

假设存在定时误差且符号信息未知,重写信号模型

r(t)=s(t)+w(t)

s(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ)

其中,f 是未知常数,取值范围为±1/T;
 

θ是在[0,2π)范围服从均匀分布的随机变量;
 

τ为

在[0,T)范围服从均匀分布的随机变量;
 

{ci}表示零均值相互独立随机变量并满足:
 

E{cic*
k }=

C2,i=k
 
0, 其他 

并且θ、τ、{ci}相互独立,则似然函数可写作:
 

Λ(r|f
~,θ

~
,τ~,c~)=exp

1
N0∫

T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt-

1
2N0∫

T0

0
|s~(t)|2dt  

s~(t)Δej(2πf
~
t+θ

~
)∑

i
c~ig(t-iT-τ~)
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其中,N0 为噪声方差。
关于频率的边缘似然函数可通过对θ、τ、{ci}求平均,令

Xrs
Δ∫

T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt (3-13)

Xss
Δ∫

T0

0
|s~(t)|2dt (3-14)

似然函数可展开为

Λ(r|f
~,θ

~
,τ~,c~)≈1+

1
2N0

(2Xrs-Xss)+
1
8N2

0

(2Xrs-Xss)2 (3-15)

由于Xrs、Xss 和XrsXss 求平均后的期望值与f
~
无关,所以式(3-15)可简化为

Λ'(r|f
~)ΔEu~{X

2
rs} (3-16)

  首先求解式(3-16)中的积分成分

∫
T0

0
r(t)s~*(t)dt≈e-jθ

~

∑
N-1

i=0
c~*ix(iT+τ~) (3-17)

其中,N ΔT0/T 表示观测间隔内的符号周期数,x(iT+τ~)为匹配滤波器输出x(t)在t=
iT+τ~ 的采样值:

 

x(t)Δ∫
∞

-∞
r(ξ)e-j2πf

~
ξg(ξ-t)dξ (3-18)

其中,r'(t)Δr(t)e-j2πf
~
t。示意图如图3-10所示。

图3-10 x(t)示意图

综合式(3-13)~式(3-17)可得

Xrs=
1
2e

-jθ
~

∑
N-1

i=0
c~*ix(iT+τ~)+

1
2e

jθ
~

∑
N-1

i=0
c~ix*(iT+τ~)

X2
rs=

1
2∑

N-1

i=0
∑
N-1

k=0
c~*ic~

kx(iT+τ~)x*(kT+τ~)+

1
4e

-j2θ
~

∑
N-1

i=0
∑
N-1

k=0
c~*ic~*

kx(iT+τ~)x(kT+τ~)+

1
4e

j2θ
~

∑
N-1

i=0
∑
N-1

k=0
c~ic~

kx*(iT+τ~)x*(kT+τ~) (3-19)

因为e±j2θ
~

关于θ的均值为0,所以式(3-19)右边最后两项的期望为0,Xrs 的期望为

E
θ
~
,c~
{X2

rs}=
C2

2∑
N-1

i=0
|x(iT+τ~)|2

关于τ取平均后得到:
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Λ'(r|f
~)=

C2

2T∑
N-1

i=0∫
T

0
|x(iT+τ~)|2dτ~

考虑到N 与T 的关系及t=iT+τ~,去除无关项后,得到似然函数简化形式:
 

Λ″(r|f
~)Δ∫

T

0
|x(t)|2dt

  2)
 

闭环载波频率同步

闭环估计器即锁频环法是通过构造与频率估计值和真实频率值之间差值成正比的误差

信号实现的,通常采用回归模式。首先给出误差函数的构造方法:
 

通过对似然函数求最大值可以得到。显然,似然函数的导数为零时似然函数达到最大

值,因此有

dΛ″(r|f
~)

df
~ =2∫

T0

0
Rex(t)∂x

*(t)

∂f
~

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 dt (3-20)

又从式(3-18)可以得

∂x(t)

∂f
~ =jy(t)-j2πtx(t)

其中,

y(t)
Δ∫

∞

-∞
r(ξ)e-j2πf

~
ξ2π(t-ξ)g(ξ-t)dξ

代入式(3-20),有

dΛ″(r|f
~)

df
~ =2∫

T0

0
Im[x(t)y*(t)]dt

Im表示取z的虚部。
由于匹配滤波函数h(t)与g(t)之间存在如下关系:

 

H(f)=j
dG*(f)
df

(3-21)

  将式(3-21)中的2πg(-t)定义为导数匹配滤波器。由于x(t)和y(t)是低通滤波器

(匹配滤波器和导数匹配滤波器)的输出,假设G(f)的带宽为±1/T,因此Im[x(t)y*(t)]
的带宽为±2/T。根据N 与T 的关系可得

dΛ″(r|f
~)

df
~ ≈2Ts∑

2N-1

k=0
Im[x(kTs)y*(kTs)] (3-22)

其中,Ts 是采样速率。
直接求解方程(3-22)存在一定的困难,则

dΛ″(r|f
~)

df
~ =0

因此采用回归方式进行逐级逼近,令

u(kTs)= ∑
k

i=k-N+1
Im[x(iTs)y*(iTs)]

当u(k)=0时取得最大似然值,对应估计值即为真实值。因此可令

f
~[(k+1)Ts]=

 

f
~(kTs)+γu(kTs)
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其中,γ 是一个常数。
由于频率估计更新速度是符号速率的一半(1/Ts=2/T),为了将估计值更新速率提高

到单位符号速率,重新定义误差信号:
 

e(kT)Δ12Im
[x(2kTs)y*(2kTs)]+

1
2Im

{x[(2k+1)Ts]y*[(2k+1)Ts]}

(3-23)
并将更新方程式(3-23)改写为

f
~[(k+1)T]=

 

f
~(kT)+γe(kT)

由此可 构 建 锁 频 环 路,如 图3-11所 示。其 中,MF(Matched
 

Filter)、DMF(Derivative
 

Matched
 

Filter)分别表示匹配滤波器和导数匹配滤波器。数字累积过程由环路滤波器完

成,压控振荡器用于产生本地振荡信号e-jϕ(t),ϕ(t)满足

dϕ(t)
dt =2πf莠(kT), kT ≤t≤ (k+1)T

图3-11 锁频环估计器框图

在实际应用中以数字形式呈现,ϕ(nTN)是对单位符号周期T 内进行N 点分段后的ϕ(t)的
离散采样值,满足如图3-12所示的关系kT≤t≤(k+1)T,TN=T/N。

图3-12 第k个符号区间
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  因此对于nTN≤t≤(n+1)TN,有

ϕ[(n+1)TN]=ϕ(nTN)+2πf莠(kT)T/N
其中,k为符号索引,n 为采样值索引。

将图3-12中虚线框表示鉴频器,图3-12就转换为我们常见的锁频环结构,如图3-13所示。

图3-13 锁频环结构框图

锁频环由鉴频器(Frequency
 

Detector,FD)、环路滤波器(Loop
 

Filter,LF)和压控振荡

器(Voltage
 

Controlled
 

Oscillator,VCO)组成。常用的鉴频算法和误差函数形式如表3-1
所示。

表3-1 鉴频算法及特性[3]

鉴
 

频
 

算
 

法 频率误差函数 应
 

用
 

环
 

境

I·Q
t2-t1

sin[2(θ2-θ1)]
t2-t1

高信噪比时使用最佳,运算量适中

sign(I)·Q
t2-t1

sin(θ2-θ1)
t2-t1

低信噪比时使用接近最佳,运算量

较小

atan(Q/I)
2π(t2-t1)

θ2-θ1
2π(t2-t1)

最大似然估计器,高低信噪比时使

用均最佳,运算量较大

环路滤波器是一个线性器件,不仅可以实现低通滤波,而且可以调整鉴相器的输出大

小,因此它对环路参数调整起着决定性作用。常用的一阶环路滤波器包括
 

RC积分滤波器、

图3-14 RC积分滤波器结构框图

无源比例积分滤波器、有源比例积分滤波器[4]。
(1)

 

RC积分滤波器,其传输函数为

F(s)=
1

1+sτ
其中,τ=R·C 是时间常数。电路结构如图3-14
所示。

它具有低通特性,且相位滞后,当频率很高时,
幅度趋于零,相位滞后接近π/2。

(2)
 

无源比例积分滤波器,其传输函数为

F(s)=
1+sτ2

1+s(τ1+τ2)
其中,τ1=R1·C,τ2=R2·C 是时间常数。电路结构如图3-15所示。

(3)
 

有源比例积分滤波器,其传输函数为

F(s)=
1+sτ2
sτ1
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  有源比例积分滤波器的电路的结构如图3-16所示,它是由运算放大器、电阻和电容组

成的。在图3-16中,A 是运算放大器无反馈时的电压增益。当A 值很大时,滤波器传递函

数可近似为上式。

图3-15 无源比例积分滤波器结构框图

  
图3-16 有源比例积分滤波器结构框图

三种滤波器对应传输函数F(s)、开环传递函数G(s)、系统传递函数H(s)、误差传递函

数 He(s)(k=kd·ko),如表3-2所示。

表3-2 不同环路滤波器的环路相关函数[4]

RC积分滤波器二阶环

(一型)
无源比例积分滤波器

二阶环(一型)
理想二阶环

(有源比例积分滤波器)(二型)

F(s)
1

1+sτ1
1+sτ2
1+sτ1

1+sτ2
sτ1

G(s)
k/τ1

s2+s/τ1
k(1/τ1+sτ2/τ1)

s2+s/τ1
skτ2/τ1+k/τ1

s2

H(s)
k/τ1

s2+s/τ1+k/τ1
skτ2/τ1+k/τ1

s2+s(1/τ1+kτ2/τ1)+k/τ1
skτ2/τ1+k/τ1

s2+skτ2/τ1+k/τ1

He(s)
s2+s/τ1

s2+s/τ1+k/τ1
s2+s/τ1

s2+s(1/τ1+kτ2/τ1)+k/τ1
s2

s2+skτ2/τ1+k/τ1

3种滤波器的环路的阻尼系数和固有频率与滤波器参数之间的关系如表3-3所示。

表3-3 二阶锁相环的不同滤波器的系数和固有频率及阻尼系数之间的关系

RC积分滤波器环路 无源比例积分滤波器环路 有源比例积分滤波器环路

ωn k/τ1 k/τ1 k/τ1

ξ
1
2

1
kτ1

1
2

k
τ1 τ2+

1
k  τ2

2
k
τ1

压控振荡器是一个电压频率变换部件,其输入电压和输出频率之间的关系为

ω(t)=ωc+k0u(t)

  上式中ωc 为压控振荡器固有频率,一般等同于信号的载波频率。由于压控振荡器的输

出反馈到鉴相器上,对鉴相器起作用的不是频率,而是相位,其传输函数形式为

F(s)=
k
s

  压控振荡器的S 域模型如图3-17所示。
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图3-17 压控振荡器S
域模型

锁频环是一种频率自动跟踪技术,将频率检测和负反馈相

结合,而频率检测技术可采用卡尔曼滤波、频域频率估计、叉积

鉴频等技术[4],因而锁频环跟踪技术包括基于卡尔曼滤波的锁

频环、基于扩展卡尔曼滤波的锁频环、基于FFT的鉴频锁频环、
叉积鉴频锁频环及其他形式的锁频环,具体将在后续章节讨论。锁频环动态跟踪能力较强,
但跟踪精度却逊于锁相环。二阶锁频环对加速度应力敏感,三阶锁频环对加加速度应力敏

感。比较适合载波同步初期信号捕获阶段的频率同步[3]。关于锁频环路同步过程和性能参

数的深入讨论可参见文献[10]。

3)
 

开环搜索

当直接求解式似然函数最大值十分困难时,可将频率估计范围划分为若干小的区

间,通过计算似然函数在各区间中心点上的值,比较得到近似最大似然估计值。具体步

骤如下:
 

(1)
 

记录(0,T0)范围内信号r(t);
 

(2)
 

设各区间中心点处频率为fk=f0+kΔf,计算补偿信号r(t)e
-j2πfkt 及其能量Ek;

 

(3)
 

选出能量最大值Emax,则其对应的补偿频率即为频率近似估计值。
显然,这一逐频率补偿的过程可被视为串行搜索的过程,选择以频率中心点值代表单个

区间内的频率值将不可避免地在估计过程中引入量化误差,因此,需要在此基础上引入插值

算法来进一步减小估计误差。在计算量允许的情况下,以上描述的串行搜索过程可以选用

并行结构实现以节约同步时间。并行结构如图3-18[2]所示。

图3-18 并行处理示意图

4)
 

延时乘积载波频率同步

延时乘积法即延时自相关,是将卫星下变频信号经延时器后与原信号相乘得到新的信

号,以此为基础进行载频残留频率估计的方法。该方法采用开环方式,信息需求量少,估计

速度快,可在一个NT 时间内完成频率估计,因此特别适用于突发通信环境。
图3-19是这种算法的工作流程图。假设低通滤波器是理想的,滤波带宽足够大,可保

证信号r(t)无损失通过。
延时乘积信号:

 

z(t)=x(t)x*(t-ΔT) (3-24)
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图3-19 延时乘积载波频率同步开环方法

  信号形式为

s(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ)

  假设低通滤波器无损耗,滤波输出为

x(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ)+n(t) (3-25)

其中,噪声项n(t)在|f|≤BLPF 范围内具有和前述的噪声信号w(t)一样的特性。
将式(3-25)代入式(3-24),有

z(t)=ej(2πfΔT+θ)∑
i
∑
k
cic*

kg(t-iT-τ)g(t-kT-τ-ΔT)+

s(t)n*(t-ΔT)+n(t)s*(t-ΔT)+n(t)n*(t-ΔT) (3-26)
上式的数学期望可表示为

E{z(t)}=C2ej
(2πfΔT+θ)A(t-τ)+Rn(ΔT) (3-27)

其中,C2=E{|ci|2},函数A(t)定义为

A(t)=∑
i
g(t-iT)g(t-iT-ΔT)

Rn(ξ)是n(t)的自相关函数。

Rn(ξ)=4N0BLPF
sin2πBLPFξ
2πBLPFξ

  由于A(t)为周期函数,因此式(3-26)可表示为

z(t)=E{z(t)}+N(t) (3-28)
对式(3-28)积分,并将式(3-27)代入,得

1
T0∫

T0

0
z(t)dt=C2A0ej2πfΔT +Rn(ΔT)+X (3-29)

其中,A0>0是A(t)的直流分量;
 

X 是N(t)的均值,为零均值随机变量:
 

X =
1
N0∫

T0

0
N(T)dt

  根据式(3-29),当ΔT=
k
2BLPF

,k=1,2,…时,Rn(ΔT)→0,式(3-29)可简化为

1
T0∫

T0

0
z(t)dt=C2A0ej2πfΔT +X (3-30)

当X 较小时,忽略其影响,可得到频率偏移的估计量:
 

f莠= 1
2πΔTarg∫

T0

0
z(t)dt  

这就是频率偏移的开环估计方法。对其可估计的频率范围说明如下。
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式(3-30)可重写为如下形式:
 

1
T0∫

T0

0
z(t)dt=C2A0(1+XI+jXQ)ej2πfΔT

其中,

XI+jXQ
Δ X
C2A0

e-j2πfΔT

因此XI、XQ 也是零均值随机变量。由于XI、XQ 远小于1,因此上式可以进一步简化为

f莠= 1
2πΔTarg

{(1+jXQ)ej2πfΔT}

取幅角可得

f莠=f+
XQ

2πΔT

由于XQ 均值为零,因此f莠 是近似无偏的。

图3-20 估计范围的确定

当2πfΔT 接近±π时,即使小的XQ 也会使

arg{(1+jXQ)ej2πfΔT}超过±π交界处,使f莠 得到

完全相反的估计结果。因此,f 的估计范围应限

制在±1/(2ΔT)范围内,如图3-20所示。

3.
 

非数据辅助载波频率估计的克拉美罗界

载波频率估计的克拉美罗界依赖于载波相

位的先验信息。Rife在论文中指出,如果采样时

间关于零中心对称,载波频率和相位的估计是非

耦合的[5],也就是载波频率的估计精度与是否已

知相位信息无关。在这种情况下,载波频率估计的克拉美罗界达到最大。因此,本节中设定

观测时间为k=-(L0-1)/2,…,0,…,(L0-1)/2,且初始相位为零。上述假设可以简化

推导过程,同时也不失一般性。
令y=[y-(L0-1)/2

,…,y0,…,y(L0-1)/2
],并假设传输的符号ck 相互独立。在给定fd 的

情况下,接收信号序列y 的概率密度函数为

p(y|fd)= ∏
(L0-1)/2

k= -(L0-1)/2
p(yk|fd)= ∏

(L0-1)/2

k= -(L0-1)/2
 ∑

ci∈C
p(yk|ci,fd)/M

其中,p(yk|ci,fd)=
1
2πσ2

e
-|yk-cie

-j2πfdk|2/(2σ2)。载波频率估计的克拉美罗界可以表示为

CRB(fd)-1=E
∂lnp(y|fd)

∂fd

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 2  (3-31)

  对于具有半平面对称特点的信号星座,即ci 和-ci 同时属于信号集合C,式(3-31)中
的p(y|fd)可以进一步简化为

p(y|fd)= ∏
(L0-1)/2

k= -(L0-1)/2

1
Mπσ2

e
-
|yk|2

2σ2 ∑
ci∈H
e

-
|ci|2

2σ2cosh
Re{ykc*

ie
-j2πfdk}

σ2  
其中,H 为集合C 的子集,表示C 中位于复平面上下或者左右侧半平面内的符号集合。因
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此,对数似然函数lnp(y|fd)对fd 求一阶偏导数表示为

∂p(y|fd)
∂fd

= ∏
(L0-1)/2

k= -(L0-1)/2
k
∑

ci∈H
e

-|ci|
2/(2σ2)

sinh(Re{ykc*
ie

-j2πfdk}/σ2)Im{ykc*
ie

-j2πfdk}/σ2

∑
ci∈H
e

-|ci|
2/(2σ2)

cosh(Re{ykc*
ie

-j2πfdk}/σ2)

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

􀮦

􀮨
􀮧

􀪁􀪁
􀪁􀪁

(3-32)

  将信号模型yk=cke
j(2πfdk+θ)+nk(设初始相位θ=0)代入式(3-32),得

∂p(y|fd)
∂fd

= ∏
(L0-1)/2

k= -(L0-1)/2
k
􀮠

􀮢

􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

∑
ci∈H
e

-|ci|
2/(2σ2)

sinh(Re{(ck +n~k)c*
i }/σ2)Im{(ck +n~k)c*

i }/σ2

∑
ci∈H
e

-|ci|
2/(2σ2)

cosh(Re{(ck +n~k)c*
i }/σ2)

􀮦

􀮨

􀮧

􀪁􀪁
􀪁􀪁

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁
Φ(ck,n

~I
k,n

~Q
k)

其中,n~k=n~Ik+n~Q
k=nke

-j2πfdk,是与nk 服从相同分布的独立随机变量。由于{ck}和{n~k}相
互独立,可得

E{
∂p(y|fd)
∂fd

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 2}=

L0(L2
0-1)
12 Eck∫

∞

-∞∫
∞

-∞
Φ2(ck,n~I

k,n~Q
k)p(n~I

k,n~Q
k)dn~I

kdn~Q
k  
(3-33)

  显然,式(3-33)中的积分无法求得闭式解。然而,可以通过数值计算的方法有效解决上

述问题。对上式进行整理可得

E
∂p(y|fd)
∂fd

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥
􀪁
􀪁 2  =L0(L2

0-1)
12 Eck∫

∞

-∞∫
∞

-∞
Φ2(ck,2σn~Ik,2σn~Qk)e

-  n~Ik 2+ n~Qk 2 dn~Ikdn~Q
k  

(3-34)

  式(3-34)可以利用二维高斯-厄米特积分[6]计算如下:
 

E
∂p(y|fd)
∂fd

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 2  ≈L0(L2

0-1)
12M ∑

ci∈C
 ∑

v

m=1
 ∑

v

n=1
wmwnΦ2(ci,2σxm,2σxn)  (3-35)

其中,xm 和xn 表示度为v 的厄米特多项式Hn(x)的根;
 

wm 和wn 为相应的权重系数。经

过研究表明,v=20已经足够保证式(3-35)计算结果的准确性。最后将式(3-35)代入式(3-31),
可得非数据辅助载波频率估计的克拉美罗界。

图3-21中用实线标出来通过(3-35)计算获得的克拉美罗界与修正的克拉美罗界的比

值(Cramer
 

Rao
 

Bound/Modified
 

Cramer
 

Rao
 

Bound,CRB/MCRB)。同时,蒙特卡洛仿真

结果也通过标号在图中给出。此外,几种 MPSK调制和 MQAM调制信号载波频率估计的

克拉美罗界也通过式(3-35)获得,并且在图中标出。需要说明的是,MPSK/MQAM信号的

CRB结果与Cowley[7]和Rice[8]采用二阶偏导数获得的结果一致,但后者在高信噪比下的

结果只能通过仿真获得。对于APSK调制信号,星座图中各个环上星座点的个数及环的半

径di 都是可变的设计参数,因此Cowley和Rice提出的方法需要进行大量的仿真,而通过

二维高斯-厄米特积分可以高效地计算求解。
从图3-21中可以看出,根据本节给出的克拉美罗界计算数值解与仿真结果完全一致。

而且16/32-APSK调制信号的克拉美罗界位于8PSK和16PSK调制之间。在低信噪比区

域,APSK调制信号载波频率估计的CRB高于具有相同星座集大小的 MQAM调制。这是
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图3-21 多种调制方式非数据辅助载波频率估计的CRB与 MCRB之比

因为,当信噪比相对较高时,相位估计的CRB由星座图中星座点的最小欧氏距离决定,但是

当信噪比非常低,星座点无法区分时,决定相位估计CRB的主要因素是星座图的整体形状

(矩形、圆形)[8]。

4.
 

基于卡尔曼滤波的载波同步算法

1)
 

基本卡尔曼滤波

卡尔曼滤波是一种基于贝叶斯理论体系的参数估计算法,是经典的维纳滤波在非平稳、
矢量条件下的扩展形式。它以信号的状态递推方程和观测方程为基础,以最小均方误差准

则为依据,进行序贯更新式的参数估计。当信号状态模型和测量模型均满足线性条件且信

号与噪声服从联合高斯分布时,卡尔曼滤波器是MMSE准则下的最优估计器。区别于前一

章给出的 MMSE最优估计表达式,卡尔曼滤波能够以序贯递推的形式给出最优 MMSE估

计值,具有单次更新计算量低、硬件资源开销小的特点,更适于实时跟踪具有快速时变特性

的非平稳信号。下面给出标准卡尔曼滤波器的数学模型[1]。
设信号状态递推方程为

xk =Axk-1+Buk

观测方程为

zk =Hxk +􀱆k

其中,xk 为p 维待估计时变参数矢量,称为状态变量;
 

A 为p×p 维状态转移矩阵,B 为p×r
维过程噪声矩阵。uk~N(0,Q)是均值为0,协方差矩阵为Q 的r维高斯白噪声矢量,称为

激励噪声矢量;
 

zk 为m 维观测变量,H 为m×p 维测量矩阵;
 

􀱆k~N(0,C)是均值为0,协
方差矩阵为C 的m 维高斯白噪声矢量,称为测量噪声矢量。

基于卡尔曼滤波的状态变量估计值x莠k|k=E[xk|z0:k](x莠k|k 表示估计器获得第n 时刻

观测值zk 后给出的xk 的估计值,与x莠k 意义相同,z0:k 表示z0,z1,…zk 的集合)
 

可按如下

流程递推获得。
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预测:
 

x莠k|k-1=Ax莠k-1|k-1

预测值协方差矩阵:
 

Pk|k-1=APk-1|k-1AT+BQBT

卡尔曼增益矩阵:
 

Kk =Pk|k-1HT(C+HPk|k-1HT)-1

修正:
 

x莠k|k =Ax莠k|k-1+Kk(zk -Hx莠k|k-1)
估计值协方差矩阵:

 

Pk|k-1=(I-KkH)Pk|k-1

  初始:
 

自k=1开始迭代,x莠0|0 为卡尔曼滤波器预置的初始值,P0|0 为其协方差矩阵。
将上述标准卡尔曼滤波器作为载波跟踪系统中的参数估计器,根据前节给出的信号模型,有
xk=[θ(k),f0(k),f1(k),f2(k)]T,zk=[real(zk),imag(zk)]T,其中real(·)和imag(·)
分别表示求实部和虚部,过程噪声矩阵B=I 为单位矩阵,状态转移矩阵A 由式(3-2)~
式(3-6)确定,此时信号状态转移方差和观测方程可分别写为如下形式:

 

θ(k)

f0(k)

f1(k)

f2(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

=

1 2πT 2πT2

2
2πT3

6

0 1 T T2

2
0 0 1 T
0 0 0 1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

θ(k-1)

f0(k-1)

f1(k-1)

f2(k-1)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

+

u1(k)

u2(k)

u3(k)

u4(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-36)

rI(k)

rQ(k)
􀭠

􀭡
􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

cos(θ(k))

sin(θ(k))
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 +

nI(k)

nQ(k)
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3-37)

  由式(3-37)可见,在观测方程中,状态变量x莠k 与观测变量zk 不满足线性关系,无法应

用标准形式的卡尔曼滤波算法,为了解决实际应用中可能出现的状态方程或观测方程非线

性问题,需要引入一种基于标准卡尔曼滤波的改进算法,即扩展卡尔曼滤波算法。

2)
 

扩展卡尔曼滤波

前面讨论了线性离散时间系统的卡尔曼滤波,其状态方程和观测方程都是线性的。然

而,在实际应用,如雷达跟踪系统和导航系统中,通常采用极坐标系,因此其状态方程和观测

方程是非线性的。离散时间系统的状态方程和观测方程其中之一是非线性的,那么该离散

时间系统就是非线性离散时间系统。针对非线性离散系统中的参数估计问题,可以采用扩

展卡尔曼滤波算法。
扩展卡尔曼滤波(Extended

 

Kalman
 

Filter,EKF)算法是标准卡尔曼滤波在非线性条件

下的扩展形式,能够应用于非线性状态方程及观测方程表征的信号模型。EKF的基本原理

是对非线性函数的泰勒展开式进行一阶线性化截断,忽略其余高阶项,从而将非线性问题转

化为线性问题,再利用标准卡尔曼滤波算法进行参数估计。
将EKF作为载波跟踪系统中的参数估计器时,其状态递推方程和观测方程仍然如

式(3-36)和式(3-37)所示。由于状态递推方程本身即满足线性关系,故无须额外处理;
 

非线

性观测方程为



64   

zk =h(xk)+􀱆k =
cos(θ(k))

sin(θ(k))
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 +

nI(k)

nQ(k)
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

其中,h(·)表示非线性测量函数。EKF算法在每次迭代更新时需要对非线性测量函数h(·)
作如下近似一阶泰勒级数展开,则

h(xk)=h(x莠k|k-1)+
∂h
∂xk

|
xk=

 

x莠k|k-1

(xk -x莠k|k-1)

则有雅克比矩阵

Hk =
∂h
∂xk

|
xk=x莠k|k-1

=
-sin(θ莠(k|k-1)) 0 0 0

cos(θ莠(k|k-1)) 0 0 0

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁

  将上述近似线性化处理流程融入标准卡尔曼滤波算法,得到基于EKF的载波参数估计

算法,其基本流程如下:
 

预测:
 

x莠k|k-1=Ax莠k-1|k-1

预测值协方差矩阵:
 

Pk|k-1=APk-1|k-1AT+Q
近似线性化:

 

Hk =
∂h
∂xk

|
xk=x莠k|k-1

=
-sin(θ莠(k|k-1)) 0 0 0

cos(θ莠(k|k-1)) 0 0 0

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁

卡尔曼增益矩阵:
 

Kk =Pk|k-1HT(C+HPk|k-1HT)-1

修正:
 

x莠k|k =Ax莠k|k-1+Kk(zk -Hx莠k|k-1)
估计值协方差矩阵:

 

Pk|k-1=(I-KkH)Pk|k-1

  自k=1开始迭代,x莠0|0 为扩展卡尔曼滤波器预置的初始值,等于捕获模块给出的参数

估计值,P0|0 为其协方差矩阵。

EKF算法与标准KF算法的最大区别在于用时变的近似线性化矩阵Hk 取代了原来的

恒定测量矩阵H,且Hk 是非线性测量函数h(·)对状态变量x 求一阶偏导数所得。EKF
算法虽然能够用于非线性条件下的参数估计,但其本质上采用了一种近似线性化方法,因而

EKF
 

估计只是非线性、高斯条件下的一种次优解,并非基于 MMSE准则的理论最优估计

量。此外,当系统状态方程或观测方程具有强非线性时,EKF泰勒展开式中被忽略的高阶

项可能带来较大的误差,使得EKF滤波结果不收敛。
根据扩展卡尔曼滤波算法可建立基于卡尔曼滤波的载波(Extended

 

Kalman
 

Filtering-
based

 

Carrier,EKF)跟踪环,其原理框图如图3-22所示。
环路的输入信号和本地信号经过乘法器和低通滤波器后,得到扩展卡尔曼滤波器的输

入观测信号矢量:
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图3-22 EKF原理框图

r(k)=
rI(k)

rQ(k)
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

Asin(Δθ(k))

Acos(Δθ(k))
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 +n(k) (3-38)

其中,rI(k)和rQ(k)分别为低通滤波器的两路正交输出信号,这里环路的观测噪声矢量可

表示为

nT(k)= nI(k) nQ(k)  
其中,两路正交的噪声分量nI(k)和nQ(k)都是零均值、单边谱密度为 N0 的高斯白噪声。

A 为信号幅度,Δθ表示环路输入信号和本地信号的相位差。设环路的预积分时间为T,于
是环路观测噪声的方差矩阵可表示为

R=E[n(k)nT(k)]=
σ2n 0

0 σ2n

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

其中,σ2n=N0/(2T)。
为了精确估计输入信号的各阶高动态参数,将输入信号和本地信号的相位差Δθ按泰

勒级数展开为:

Δθ(k+1)=Δθ(k)+TΔω0(k)+
T2

2Δω1(k)+
T3

6Δω2(k)+ξ1(k) (3-39)

其中,Δw0、Δw1 和Δw2 是相位Δθ的各阶导数,分别代表了环路输入信号和本地信号经过

差分后所得信号的频率、频率变化率和频率二阶导数,它们在环路的更新周期T 内的迭代

关系可进一步表示为:

Δω0(k+1)=Δω0(k)+TΔω1(k)+
T2

2Δω2(k)+ξ2(k)

Δω1(k+1)=Δω1(k)+TΔω2(k)+ξ3(k)

Δω2(k+1)=Δω2(k)+ξ4(k) (3-40)
其中,

ξi(k)=∫
kT

(k-1)T

τ4-i
(4-i)!Y

(τ)dτ, i=1,2,3,4 (3-41)

为泰勒级数展开式的余项,表示动态模型噪声,用来描述上述模型受到某些随机干扰以及模

型的不准确所造成的影响,式(3-41)中的Y(t)则表示连续相位过程的四阶变化率,被视为

随机噪声过程。假设Y(t)是零均值、高斯白噪声过程且具有单边谱密度Ny,那么动态噪声

的方差为



66   

E[Y2(t)]=σ2y =
Ny

2T
于是可以计算:

 

 E[ξi(k)·ξj(k)]=E∫
kT

(k-1)T

u4-i

(4-i)!Y
(u)du􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 ·∫
kT

(k-1)T

v4-i

(4-i)!Y
(v)dv􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁  
=E∬

uv

u4-i

(4-i)!
· v4-j

(4-j)!
·Y(u)·Y(v)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 dudv  
=∬

uv

E u4-i

(4-i)!
· v4-j

(4-j)!
·Y(u)·Y(v)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁  dudv
=∬

uv

u4-i

(4-i)!
· v4-j

(4-j)!
·E[Y(u)·Y(v)]  dudv

=
σ2y

(4-i)!·(4-j)!∫
kT

(k-1)T
dv·∫

T

0
v4-iv4-jdv

=
σ2yT10-(i+j)

(4-i)!·(4-j)!·[9-(i+j)]
特别地,当i=j=4时,有

E[ξ24(k)]=σ2y·T2=
Ny

2T
·T2=

Ny·T
2

于是可以得到系统动态模型噪声的方差矩阵

Q=E[ξ(k)ξT(k)]

=E

ξ1(k)

ξ2(k)

ξ3(k)

ξ4(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

ξ1(k)ξ2(k)ξ3(k)ξ4(k)  

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

􀮦

􀮨

􀮧

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

=
Ny·T
2

·

T6/252 T5/72 T4/30 T3/24

T5/72 T4/20 T3/8 T2/6

T4/30 T3/8 T2/3 T/2
T3/24 T2/6 T/2 1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

将式(3-39)、式(3-40)表示为矩阵形式

Δθ(k+1)

Δω0(k+1)

Δω1(k+1)

Δω2(k+1)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

=

1 T T2/2 T3/6

0 1 T T2/2
0 0 1 T
0 0 0 1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

·

Δθ(k)

Δω0(k)

Δω1(k)

Δω2(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

+

ξ1(k)

ξ2(k)

ξ3(k)

ξ4(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

将系统待估计的状态矢量记为

sT(k)= Δθ(k) Δω0(k) Δω1(k) Δω2(k)  
扰动噪声矢量记为

ξT(k)= ξ1(k)ξ2(k)ξ3(k)ξ4(k)  
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状态转移矩阵记为

Φ=

1 T T2/2 T3/6
0 1 T T2/2
0 0 1 T
0 0 0 1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

  于是可以得到系统的状态方差

s(k+1)=Φ·s(k)+ξ(k)

  为不失一般性,令信号幅度A=1,于是式(3-38)变为

r(k)=
sin(lTs(k))

cos(lTs(k))
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 +n(k)

其中,lT= 1 0 … 0  。

令h[s(k)]=
sin(lTs(k))

cos(lTs(k)
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 ,此时可以得到系统的观测方程r(k)=h[s(k)]+n(k)。

至此,得到了离散时间系统的状态方程和观测方程。从系统的状态方程和观测方程表达式

可以发现,该系统的状态模型仍然是线性的,而观测模型由于采用的是极坐标的表达形式,
因而是非线性的。将非线性函数h[s(k)]线性化,得到系统的测量矩阵

HT(k)=
∂
∂sh
(s)

s=s莠(k|k-1)

  根据扩展卡尔曼滤波递推公式,可以得到本系统的状态滤波和状态一步预测的递推

算法。
(1)

 

计算一步预测均方误差阵

M(k|k-1)=ΦM(k-1|k-1)ΦT+Q
  (2)

 

计算卡尔曼滤波增益

K(k)=M(k|k-1)H(k)[HT(k)M(k|k-1)H(k)+R]-1

  (3)
 

计算滤波均方误差阵

M(k|k)=[I-K(k)HT(k)]M(k|k-1)

  (4)
 

计算状态一步预测

s莠(k|k-1)=Φs莠(k-1|k-1)

  (5)
 

计算状态滤波

s莠(k|k)=
 

s莠(k|k-1)+K(k)[r(k)-h(s莠(k|k-1))]

  在每一个环路更新周期T 内,扩展卡尔曼滤波器输出对系统状态矢量s(k)的估计矢

量s莠(k|k)和滤波的均方误差矩阵M(k|k),它们经延时器延迟一个环路更新周期T 后被回

馈到扩展卡尔曼滤波器的输入端,参与下一周期的扩展卡尔曼滤波迭代算法。估计矢量

s莠(k|k)中的第一个元素Δθ莠 即为环路对输入信号和本地信号相位差的瞬时估计值,于是可

以得到环路对输入信号多普勒频率的瞬时估计值

f莠d=
Δθ莠

2π·T

  瞬时频率估计量f莠d 经数乘运算后转换为环路中载波NCO所需要的输入频率控制字
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Fcw=KN·f莠d=
2N

fclk
·f莠d (3-42)

  将频率控制字Fcw 反馈回载波NCO的输入端,致使整个载波跟踪环闭合。式(3-42)中

N 为载波NCO的位数,fclk 为载波NCO的时钟频率,它等于环路输入信号采样率。
由于采用的是近似的线性最小均方误差估计准则,因此在高的信噪比工作状态时它的

性能应该接近于克拉美罗界[9]。但是,当环路处于低的信噪比工作状态时,很难用解析的方

法来分析环路的跟踪性能。为了研究低信噪比情况下基于扩展卡尔曼滤波算法的载波同步

环路的同步性能,需要通过仿真获得。当环路中扩展卡尔曼滤波器为三阶时,系统状态变

量为:
 

sT(k)= Δθ(k) Δω0(k) Δω1(k)  
待估参数包括输入信号和本地信号的相位差及一阶和二阶导数。当环路中扩展卡尔曼滤波

器为四阶时,系统状态变量为:
 

sT(k)= Δθ(k) Δω0(k) Δω1(k) Δω2(k)  
待估参数包括输入信号和本地信号的相位差、频率差及一阶和二阶导数。

图3-23给出了三阶 EKF和四阶 EKF的失锁概率随载噪比(Carrier
 

Noise
 

Ratio,

CNR)变化曲线。由仿真结果可见,当载噪比极低(≤24.5dB·Hz)时,三阶EKF环路的失

锁概率明显低于四阶EKF,这表明在低信噪比时三阶EKF比四阶EKF稳定。随着环路的

载噪比逐渐增大,三阶EKF和四阶EKF的稳定性逐渐趋于一致。由图3-24中的曲线可以

确定三阶EKF的失锁门限约为24dB·Hz,而四阶EKF的失锁门限约为24.5dB·Hz。
图3-24给出了三阶EKF和四阶EKF的频率估计误差与载噪比的对应关系曲线。由图3-24
中的曲线可以发现,由于四阶EKF对频率的二阶导数进行了估计,而三阶EKF仅估计到相

位的二阶导数,因此四阶EKF的频率跟踪精度比三阶EKF略有改善。
综合图3-23和图3-24可以发现,三阶EKF在其失锁门限24dB·Hz上的频率跟踪精

度约为3.1Hz,四阶EKF在其失锁门限24.5dB·Hz上的频率跟踪精度约为2.5Hz。这样

的频率跟踪性能与传统的锁相环路相比有了很大的改善,这是由于EKF载波跟踪方案采用

的是近似线性最小均方误差估计的准则,因此它对输入信号的频率实现了准最佳估计。

图3-23 EKF的失锁概率随载噪比变化曲线
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图3-24 EKF的频率估计RMSE随载噪比变化曲线

3)
 

无迹卡尔曼滤波

为了利用卡尔曼滤波递推估计的思想来解决非线性系统的状态估计问题,提出了基于

将非线性函数线性化的扩展卡尔曼滤波方法。由于在将非线性函数线性化的过程中忽略了

泰勒级数展开式的二阶及二阶以上的项,这样就会不可避免地给递推估计带来误差。因此

扩展卡尔曼滤波对于非线性系统的状态估计而言并不是理论上的最佳滤波,而被称为准最

佳滤波。针对扩展卡尔曼滤波估计精度的问题,基于无迹变换思想并利用线性卡尔曼滤波

递推模式的无迹卡尔曼滤波方法被提出。无迹变换的基本想法是近似非线性函数的概率分

布比近似非线性函数本身更容易进行无迹变换的理论基础是近似某种概率分布比近似任意

的非线性函数或非线性变换要容易。该方法的基本思想是构造一组点集,使得它们均值为

x-,方差阵为Pxx。然后将非线性函数作用于点集中的每一个点,从而产生一组变换后的点

集。通过计算变换后点集的统计量可以获得对非线性变换的均值和方差的估计。
尽管该方法从表面上看起来有些类似于粒子滤波器[23],但它和粒子滤波器有着本质的

区别。首先,点集的选取不是随机的,而是根据某一特定的准则被确定性地选择出来,从而

满足规定的统计特性,如满足一定的均值和方差。因此,该方法有可能通过固定数量的且少

量的点来捕获某一分布率的高阶信息。其次,对点集的加权值与粒子滤波器中采样点的加

权值也是不同的。例如,粒子滤波器中采样点的加权值必须位于区间[0,1],而点集的加权

值则不必满足这一要求。
通常的点集包括单个状态矢量以及与之相对应的权值

S={i=0,1,…,p:x(i),W (i)}

其中,权值W (i)可以是正数也可以是负数,但为了提供无偏估计,必须满足:
 

∑
p

i=0
W (i)=1

将非线性变换作用于每一个点,从而产生变换后的点集

z(i)=h[x(i)]
将变换后点集的加权平均作为非线性函数的均值
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z- =∑
p

i=0
W (i)z(i)

将变换后点集的加权外积作为非线性函数的方差

Pzz =∑
p

i=0
W (i){z(i)-z-}{z(i)-z-}T

任何其他函数的统计量均可按照以上方式进行计算。

典型的满足条件的点集是具有2Nx 个采样点的对称点集合,这些点都位于第 Nx 层

方差等高线上

x(i)=
 

x-+(NxPxx)i

W (i)=
1
2Nx

x
(i+Nx)=

 

x--(NxPxx)i

W
(i+Nx)=

1
2Nx

其中,Nx 是状态矢量x 的维数,(NxPxx)i 是矩阵NxPxx 平方根的第i行或第i列。这里

矩阵平方根的计算利用cholesky分解方法。设矩阵P 有cholesky分解形式

P=ATA
则Sigma点由平方根矩阵A 的行形成;

 

若矩阵P 的cholesky分解形式为

P=AAT

则Sigma点由平方根矩阵A 的列形成。无迹卡尔曼滤波递推算法步骤如下:
 

(1)
 

根据一定的准则选取Sigma点集x(i)
a,k。

(2)
 

根据系统的状态模型计算变换后的点集:
 

x莠(i)a,k =f[x(i)
a,k,un]

  (3)
 

计算预测的均值:
 

μ莠a,k =∑
P

i=0
W (i)x莠(i)a,k

  (4)
 

计算预测方差矩阵:
 

P莠a,k =∑
P

i=0
W (i)[x莠(i)a,k -μ莠a,k][x莠

(i)
a,k -μ莠a,k]T

  (5)
 

根据系统观测模型计算变换后的预测点集:
 

y莠(i)k =g[x(i)
a,k,􀱆k]

  (6)
 

计算预测的观测值:
 

y莠k =∑
P

i=0
W (i)y莠(i)k

  (7)
 

计算观测值的预测方差矩阵:
 

Ω莠k =∑
P

i=0
W (i)[y莠(i)k -y莠k][y莠(i)k -y莠k]T

  (8)
 

计算互协方差矩阵:
 

P莠xyk =∑
P

i=0
W (i)[x莠(i)k -μ莠k][y莠

(i)
k -y莠k]T
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  (9)
 

根据卡尔曼滤波方差计算无迹卡尔曼滤波估计:
 

Kk =
 

P莠xykΩ莠-1k

Pk =
 

P莠k -KkΩ莠kKT
k

􀱆k =yk -y莠k

μk =μ莠k +Kk􀱆k

  上述步骤是无迹卡尔曼滤波针对非线性离散时间系统的一般化递推过程,对于具体的

应用环境,该算法还可以进行适当的简化或优化。
尽管无迹变换的形式非常简单,但它具有很多的优点[24]:

 

(1)
 

算法中用到的点的个数是有限的且定量的,因此它可以很自然地用于“黑箱”滤波

库。如果给定一个具有特定输入和输出的模型,可以利用一套标准的计算流程来对任意给

定的非线性变换计算所需要的预测量。
(2)

 

算法的运算量与同等阶数的扩展卡尔曼滤波相当。算法中最复杂的运算来自计算

矩阵的平方根以及计算经过非线性映射后的点集的方差所需要的外积运算。然而,上述两

种运算的运算量都是O(N3
x),该运算量和计算扩展卡尔曼滤波预测方差阵所需要的 Nx×

Nx 矩阵乘法的运算量是相同的。
(3)

 

任何能够正确地传递均值和方差的点集对均值和方差的计算精度都能够达到二

阶。因此,该估计隐含了被截断的二阶滤波器的二阶偏移误差的修正项,且不需要求导运

算。因此,无迹变换不需要像线性化方法那样利用中心差分方案来计算。
(4)

 

该算法可应用于非连续的变换。由于点本身是离散的,它不会受到非连续变换的

影响,因此变换后的均值和方差估计也不会受到变换的非连续性的影响。
由于无迹卡尔曼滤波相对扩展卡尔曼滤波在非线性状态估计性能上的改善,本节进一

步给出基于无迹卡尔曼滤波(Unscented
 

Kalman
 

Filtering-based,UKF)的载波同步算法,

UKF方案和EKF方案具有完全类似的结构,只是将环路中的参数估计器扩展卡尔曼滤波

器变成了无迹卡尔曼滤波器。原理框图如图3-25所示。

图3-25 UKF原理框图

UKF环路待估计的状态矢量、观测噪声矢量、过程噪声矢量,以及观测模型和状态模型

与EKF都是相同的。无迹卡尔曼滤波递推算法步骤如下:
 

(1)
 

根据系统的状态模型计算预测均值

μ莠(k)=Φ·μ(k-1)
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  (2)
 

计算预测方差矩阵

P(k)=ΦP(k-1)ΦT+Q

  (3)
 

将μ莠(k)扩展为μ莠a(k)= μ莠(k)
02×1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 ,P莠(k)扩展为P莠a(k)= P莠(k) 0

0 R

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥
􀪁
􀪁􀪁 ,确定扩维后的

Sigma点集s莠(i)a (k)。
(4)

 

根据系统的观测模型计算变换后的预测点集

r莠(i)(k)=h[s莠(i)a (k)]

  (5)
 

计算预测的观测值

r莠(k)=∑
P

i=0
W (i)r莠(i)(k)

  (6)
 

计算观测值的预测方差矩阵

Ω莠(k)=∑
P

i=0
W (i)[r莠(i)(k)-r莠(k)][r莠(i)(k)-r莠(k)]T

  (7)
 

计算互协方差矩阵

Psr(k)=∑
P

i=0
W (i)[s莠(i)(k)-μ莠(k)][r莠

(i)(k)-r莠(k)]T

  (8)
 

根据卡尔曼滤波方差计算无迹卡尔曼滤波估计

K(k)=Psr(k)Ω莠-1(k)

P(k)=
 

P莠(k)-K(k)Ω莠(k)KT(k)

􀱆(k)=r(k)-r莠(k)

μ(k)=μ莠(k)+K(k)􀱆(k)

  假设系统的观测模型是非线性的,状态模型是线性的,可以利用线性卡尔曼方差计算

μ莠(k)和P莠(k),利用预测分布确定的Sigma点计算r莠(k)、Ω莠(k)和P莠sr(k)。
在每一个环路更新周期T 内,无迹卡尔曼滤波器输出对系统状态矢量s(k)的均值估

计μ(k)和误差方差估计P(k),它们经延时器延迟一个环路更新周期T 后被回馈到无迹卡

尔曼滤波器的输入端,参与下一周期的无迹卡尔曼滤波迭代算法。均值估计μ(k)中的第一

个元素Δθ莠 为输入信号和本地信号相位差的瞬时估计值,对应的频率瞬时估计值

f莠d=
Δθ莠

2π·T

  由瞬时频率估计量f莠d 可得载波NCO输入频率控制字,计算公式为

Fcw=KN·f莠d=
2N

fclk
·f莠d

上述的环路闭合过程与方案完全一致。
除EKF、无迹卡尔曼滤波外,有关卡尔曼滤波应用于非线性参数估计的研究成果还有

很多,如容积卡尔曼滤波、求积分卡尔曼滤波等,能够获得比EKF更优的估计性能,但也伴

随有计算复杂度显著提升的问题,本书不再一一详述。
下面通过仿真方式来研究UKF载波同步算法的跟踪性能。图3-26和图3-27对比了
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EKF和同等阶数的UKF的性能曲线[25]。其中图3-26为两种方案的失锁概率与环路载噪比

CNR的对应关系曲线,而图3-27则给出了两种方案的频率估计误差与的对应关系曲线。由

图3-26可见,当CNR<24dB·Hz时,UKF的失锁概率略低于EKF,当CNR≥24dB·Hz时,
两种方案的失锁概率非常接近。同时由图可见UKF和EKF的失锁门限均为24.5dB·Hz。由

图3-27可见,UKF的频率跟踪精度较EKF有明显的改善,但这种改善随着CNR的逐渐增

大而减小,当CNR≥27.5dB·Hz时,两种方法的性能相当。同时,由图3-27中的曲线可以

确定,在门限24.5dB·Hz上,UKF的频率跟踪精度较EKF改善了约0.3Hz。

图3-26 UKF和EKF的失锁概率随载噪比变化曲线

图3-27 UKF和EKF的频率估计RMSE随载噪比变化曲线

3.2.2 数据辅助算法

1.
 

基于最大似然的频率估计理论

  为了利用最大似然(ML)方法研究数字卫星信号的频率估计,提出3个假设前提:
 

(1)
 

符号数据是已知的;
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(2)
 

实现理想定时同步;
 

(3)
 

频率偏移远小于符号速率。
在以上前提下,待估计信号所包含的未知参数只剩下频率偏移和相位。此时似然函数

形式如下:
 

Λ(r|f
~,θ

~
)=exp

1
N0∫

T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt-

1
2N0∫

T0

0
|s~(t)|2dt  (3-43)

其中,

s(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ) (3-44)

  假设θ是在[0,2π)范围内的随机变量,f 是值固定但未知的参数。又由于式(3-43)的
第二积分项是确知的,与似然函数求最大值无关,因此可忽略掉。这时,等效似然函数变为

Λ(r|f
~,θ

~
)=exp

1
N0∫

T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt  (3-45)

代入式(3-44),得

∫
T0

0
r(t)s*(t)dt=e-jθ∑

i
c*

i∫
T0

0
r(t)e

-j2πfdt·g(t-iT-τ)dt

  由于g(t)只占有有限的时间间隔,且一般不会超出一个符号周期[0,T]的范围,因此

上式可进一步改写为

∫
T0

0
r(t)s*(t)dt=e-jθ∑

N-1

k=0
c*

kx(k) (3-46)

其中,x(k)是匹配滤波器输出在kT+τ时刻的采样值。

x(t)=∫
∞

-∞
r(ξ)e-j2πfξg(ξ-t)dξ

改写式(3-46)的右边项为

e-jθ∑
N-1

k=0
c*

kx(k)=|X|ej(ⱳ-θ)

其中,

|X|ejⱳ =∑
N-1

k=0
c*

kx(k) (3-47)

将式(3-47)和式(3-46)代入式(3-45),则

Λ(r|f,θ)=exp|X|
N0
cos(ⱳ-θ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3-48)

在[0,2π]上对式(3-48)取期望,消除对θ的影响,有

Λ(r|f)=I0
|X|
N0  (3-49)

其中,I0(α)是零阶修正贝塞尔函数,其表达式为

I0(α)=
1
2π∫

2π

0
eαcoszdz

  零阶修正贝塞尔函数是具有正幅角的偶函数,幅值是上凹的弧形。由式(3-49)可见,

Λ(r|f)和|X|呈正比,所得最大值位置相同。故最大化似然函数可转化为最大化式(3-47):
 

Γ(f)
Δ ∑

N-1

k=0
c*

kx(k)
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  图3-28给出了Γ(f)的计算流程。图3-29给出了在QPSK调制且采用滚降系数α=0.5
的根升余弦脉冲,信噪比Es/N0=30dB,观测长度为30个符号长度情况下的Γ(f)随f 变

化的曲线。其中,真实频率偏移量为0。由图3-29可见,Γ(f)曲线会有多个极大值点。为

了取得最大值从而获得频率偏移量f,一般采用两步搜索方式。第一步是进行大范围搜索,
获得最大值区域,称为粗搜索;

 

第二步是在最大值附近的领域内进行精搜索。需要说明的

是,在低信噪比情况下,由于噪声信号幅值过高,可能会影响峰值搜索,进而导致搜索得到的

频率偏移出现错误。

图3-28 Γ(fd)的计算流程

图3-29 QPSK调制信号在符号波形为根升余弦滚降脉冲方式时的Γ(fd)的典型波形

2.
 

载波频率估计的简化模型

以上基于最大化似然函数进行频率估计的方法并不实用,但它提供了载波频率估计的

基本途径。下面介绍基于数据辅助的载波频率估计的简化模型。
假设

(1)
 

卷积g(t)*g(-t)满足奈奎斯特条件:
 

∫
∞

-∞
g(t)g[-(kT-t)]dt=

1,k=0
 
0, 其他 (3-50)

  (2)
 

符号数据属于PSK星座:
 

{ck =e
jαk:αk =0,2π/M,…,2π(M -1)/M}

  (3)
 

频率偏移范围相对于符号速率较小。
接收信号为

r(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ)+w(t) (3-51)

将r(t)经过匹配滤波器g(-t)并对输出结果采样,得
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y(k)=∫
∞

-∞
r(t)g(t-kT-τ)dt (3-52)

将式(3-51)代入式(3-52),则

y(k)=ejθ∑
i
ci∫

∞

-∞
g(t-iT-τ)g(t-kT-τ)dt+n(k) (3-53)

其中,噪声分量n(k)为

n(k)=∫
∞

-∞
w(t)g(t-kT-τ)dt

由于w(t)是谱密度为N0 的高斯白噪声信号,n(k)可以写作:
 

n(k)=nR(k)+jnI(k)
其中,nR(k)、nI(k)分别表示噪声分量的实部和虚部,是独立零均值高斯随机变量。

由于|f|<<1/T,在t=iT+τ邻域内,ej2πft 可近似认为是常数ej2πf(iT+τ):
 

ej2πftg(t-iT-τ)≈ej2πf(iT+τ)g(t-iT-τ) (3-54)
将式(3-54)和式(3-50)代入式(3-53),得

y(k)=ckej
[2πf(kT+τ)+θ]+n(k) (3-55)

式中,信号参数有载频偏差f、延时τ、相移θ、符号数据{ck}。为了估计频率偏移f,需要消

除其他几个参数的影响。其中对于PSK信号,有ckc*
k =1,因此,在式(3-55)两边同乘以

c*
k 得

z(k)=c*
ky(k)

=ej[2πf(kT+τ)+θ]ckc*
k +n(k)c*

k

=ej[2πf(kT+τ)+θ]+n'(k) (3-56)
上式就是进行频率偏移估计的模型。图3-30给出了z(k)的计算过程。

图3-30 z(k)的计算流程

3.
 

Kay频偏估计算法

Kay频偏估计算法[26]的思路是首先将式(3-56)转换为极坐标的格式:
 

z(k)=ρ(k)ej
[2πf(kT+τ)+θ+ϕ(k)] (3-57)

其中,ρ(k)和ϕ(k)的含义为

ρ(k)ejϕ
(k)=1+n'(t)e-j[2πf(kT+τ)+θ] (3-58)

  随着信噪比的增大可以发现,根据高斯分布的性质,式(3-57)中的{ϕ(k)}集合的分布

近似为独立高斯分布。从式(3-58)看到,需要的频偏信息其实就在该式的相位中,因此提取

式(3-58)的相位,记为

p(k)=arg{z(k)}=2πf(kT+τ)+θ+ϕ(k) (3-59)
其中,arg{·}表示求相位角。

然后再对式(3-59)求差分,可得
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α(k)=p(k)-p(k-1)

=arg{z(k)z*(k-1)}

=2πfT+ϕ(k)-ϕ(k-1) (3-60)

  令α(k)={α(2),α(3),…,α(L0)},L0 为导频序列的长度。因为相位集{ϕ(k)}在信噪

比较高时可以近似为零均值独立高斯分布,也可以近似为有色高斯过程,对频偏f 的估计

就是求有色高斯过程的平均。因此基于观察样本arg{z(k)z*(k-1)}下的参量f 的最大

似然估计就是式(3-59)线性模型的最小方差无偏估计。

根据上面的分析得到的频偏估计值f莠 为

f莠= 1
2πfT∑

L0

k=2
γ(k)arg{z(k)z*(k-1)} (3-61)

式(3-61)中的γ(k)是个平滑窗口函数,表示为

γ(k)=
3
2

L0

L2
0-1

1-
k-

L0

2 -1  
L0

2  
2􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

, k=2,3,…,L0

  从式(3-61)可以看出,频偏f 的主要信息是在z(k)z*(k-1)的相位角中。由于

|arg{z(k)z*(k-1)}|≤π,代入式(3-60)可得

|2πfT+ϕ(k)-ϕ(k-1)|≤π (3-62)

  当信噪比较大时,式(3-62)可变为

|2πfT|≤π
因此Kay频偏估计算法的估计范围为

|fT|≤0.5
即归一化频率偏差不大于0.5。

通过上面的分析可知,Kay频偏估计算法利用导频序列段的观测样本的相位信息来估

计频偏,容易受噪声影响,对信噪比要求比较高,而且相位不能发生阶跃性变化,否则估计结

果不准确。

4.
 

Fitz频偏估计算法

Fitz频偏估计算法[27]的思路是首先求y(k)的自相关函数,可记为R(m):
 

R(m)=
1

L0-m∑
L0

k=m+1
y(k)y*(k-m) (3-63)

其中,1≤m≤N,N≤L0。
由式(3-56),则

∑
L0

k=m+1
y(k)y*(k-m)=(L0-m)ej2πmfT +n″(m) (3-64)

  将式(3-64)代入式(3-63)可得

R(m)=
1

L0-m∑
L0

k=m+1
y(k)y*(k-m)=ej2πmfT +n″(m) (3-65)

其中,n″(m)为零均值噪声。
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如果不存在噪声,则n″(m)可以忽略,那么R(m)的相位角就是2πmfT。但是如果存

在噪声,那么此时R(m)的相位角就会与2πmfT 存在误差,这个误差可记为e(m):
 

e(m)=arg[R(m)-2πmfT]

  在求R(m)的相位角时存在一个问题:
 

如果相位角2πmfT 很靠近π或者-π,那么即

使此时的噪声很小,可能也会导致求出的相位角错误。因为假设相位角2πmfT 非常靠近

π,处于第二象限,这时加入的微小误差e(m)刚好使相位角进入第三象限,最后得到的相位

就会是-π。而相位角2πmfT 非常靠近-π的情形与上面的一样。因此只有在相位角

2πmfT 远离π或者-π,当信噪比较好时,误差e(m)才会变得很小,必须满足:
 

|2πmfT|<π (3-66)

  此时对误差e(m)在1≤m≤N 的范围内求和,再取平均可得

1
N∑

N

m=1
e(m)=

1
N∑

N

m=1
arg[R(m)]-π(N +1)fT

  上式的左边求和取平均和后会变得更小,因此令上式的左边为零,这样就可以得到Fitz
频偏估计算法的估计值:

 

f莠= 1
πN(N +1)T∑

N

m=1
arg[R(m)] (3-67)

从式(3-66)中可知,Fitz的频偏估计范围为

|f|≤
1
2NT

其中,N 等于L0/2时,该估计方法的结果最接近克拉美罗界。

5.
  

L&R频偏估计算法

Luise和Reggiannini提出的估计算法的思路[29]可以说是Fitz估计算法的改进,首先对

式(3-65)求和再取平均,可得

1
N∑

N

m=1
R(m)=

1
N∑

N

m=1
ej2πmfT +

1
N∑

N

m=1
n″(m) (3-68)

  式(3-68)的右侧最后一项就是对噪声进行平滑处理,可以忽略,这样式(3-68)可变为

∑
N

m=1
R(m)≈∑

N

m=1
ej2πmfT (3-69)

可以看出,频率信息在上式相角信息内,因此式(3-69)求相位:
 

arg∑
N

m=1
R(m)  ≈arg∑

N

m=1
ej2πmfT  (3-70)

然而上式中的右侧有以下的关系:
 

∑
N

m=1
ej2πmfT =

sin(πNfT)
sin(πfT)

ejπ(N+1)fT (3-71)

 如果sin
(πNfT)

sin(πfT)
>0,那么根据式(3-70)和式(3-71)可得

arg∑
N

m=1
R(m)  =π(N +1)fT (3-72)

而sin
(πNfT)

sin(πfT)
>0的条件如下:
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|f|≤
1
NT

(3-73)

通过式(3-72)可得到L&R频偏估计算法的频偏估计值:
 

f莠= 1
π(N +1)fT

arg∑
N

m=1
R(m)  

而L&R频偏估计算法的频偏估计范围即为式(3-73)。

6.
 

M&M 频偏估计算法

Mengali和 Morelli提出了一种新频率估计算法,简称为 M&M 算法[29]。仍采用

式(3-56)中的离散时间信号模型:
 

z(k)=ckej
[2πf(kT+τ)+θ]+n'(k) (3-74)

式(3-74)可以进一步表示为

z(k)=ej[2πf(kT+τ)+θ][1+n莠(k)] (3-75)
其中,n莠(k)Δn(k)c*

kej
[2πf(kT+τ)+θ]。显然,n莠(k)与n(k)的统计特性相同。

z(k)的自相关函数为

R(m)=
1

L0-m∑
L0-1

k=m
z(k)z*(k-m), 1≤m ≤N (3-76)

将式(3-75)代入式(3-76),得

R(m)=ej2πmfT[1+γ(m)] (3-77)
其中,γ(m)表示为

γ(m)=
1

L0-m∑
L0-1

k=m

[n莠(k)+n莠*(k-m)+n莠(k)n莠*(k-m)]=γR(m)+γI(m)

(3-78)
其中,γR(m)和γI(m)分别表示γ(m)的实部和虚部。当Es/N0=1时,式(3-78)中的γ(m)<<1。
因此式(3-77)可近似表示为R(m)≈ej2πmfT[1+γI(m)]。又由于|γI(m)|<<1,有arg[1+
γI(m)]≈γI(m),R(m)的幅角可近似为

arg{R(m)}≈2πmfT+γ(m)
从而得到 M&M频率估计[29],表示为

f莠= 1
2πT∑

L0

m=1
w(m)[arg{R(m)}-arg{R(m-1)}]2π

其中,[·]2π 表示将结果限制在[-π,π)区间,平滑函数w(m)表示为

w(m)Δ
3[(L0-m)(L0-m+1)-N(L0-N)]

N(2N2-6NL0+3L2
0-1)

仿真结果表明,M&M频率估计算法无偏估计范围比较大,工作的信噪比门限比较低[30]。
上述几种算法均针对AWGN信道中的单频检测问题而提出,在接收机中对应于数据

辅助的载波频率估计。对于数据未知的情况,可以首先通过非线性处理[32]消除数据调制,
然后再利用上述几种方法完成载波频率估计。

7.
 

导频结构设计

影响DA(Data
 

Aided)同步精度与范围的因素主要有两个:
 

一是导频的放置结构;
 

另一

个是对应于导频结构的估计算法。因此
 

DA
 

同步算法可分两步,分别是设计导频结构和对



80   

应的估计算法。
文献[32]证明了最优的导频结构为:

 

在数据的两头各放一半导频,称为PP(Pre/Post-
ample,PP)结构,如图3-31(a)所示。这里的最优导频结构是指码长和导频数一定时,使待估

参数
 

CRB
 

最小的导频放置方式。对于PP结构,码长越长,估计精度越高,但估计的范围越小。

图3-31 导频结构[54]

在最优导频结构的基础上,需设计粗估计算法使之尽可能地接近最优导频结构的

CRB。由于传统的粗估计算法针对导频连续放置的结构,故不能直接用于PP结构,需对其

做适当修改。文献[33]针对最优的PP结构提出了频率粗估计算法为

f莠T=
1
2πDarg∑

N/2

k=1
r*(k)r(k+D)  = 1

2πDarg
{R(D)} (3-79)

其中,R(D)=∑
N/2

k=1
r*(k)r(k+D),D=N/2+K,其方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
1

2π2D2
1

NSNR+
1

2NSNR2  
  为提高估计性能,文献[34]提出了基于相关函数和的频率粗估计算法

f莠T=
1
2πDarg∑

N/2

k=1
∑
K+N

m=D+1
r*(k)r(m)  

=
1
2πDarg ∑

N/2-1

l=0
R(D+l)+∑

N/2-1

l=1
R(D-l)  (3-80)

其中,R(D+l)= ∑
N/2-l

k=1
r*(k)r(k+D+l),R(D-l)= ∑

N/2

k=l+1
r*(k)r(k+D-l)。其方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
1

2π2D2
1

NSNR+
1

2N2SNR2  
  文献[32]推导出PP结构的DA频率估计的克拉美罗界为

CRB(f莠T)= 1
2SNR·π2

· 3
N[N2-3(K +N)N +3(K +N)2-1]

  此界可作为评价DA频率估计算法的标准。对于DA同步来说,符号样点的相位之差

不能超过π,因此,频率估计的范围限定为
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|fT|≤
1
2D

  图3-32为导频结构为PP结构时两种频率估计算法的性能图,其中实测曲线的频偏设

为2.5×10-4,码长K=1200,N=120。为方便起见,分别称式(3-79)和式(3-80)为单相关

算法和多相关算法。从图3-32中可以看出,多相关算法的理论方差与CRLB基本重合,而
单相关算法在低噪比区间离CRLB很远,随信噪比升高可逼近CRLB。另外,多相关算法的

实测和理论曲线的拟合度很高,而单相关算法在较高信噪比区间才有很高的拟合度。由于

单相关算法比多相关简单,因此可得出结论:
 

在极低信噪比区间(-10dB左右),可用多相

关算法估计频偏;
 

而在低信噪比区间(0dB左右),可用单相关算法估计频偏。

图3-32 导频为PP结构时,单相关算法和多相关算法频偏估计RMSE曲线

在频率估计后,用频率的估计值去补偿信号,然后进行相位估计,对应的估计量为

θ莠=arg ∑
k∈LNpilot

r(k)e-j2πkf莠T  
  (1)

 

低信噪比下的同步方案(0dB左右)。
如前所述,对于PP结构,频率估计的范围被限定为|fT|<1/2D,其中D=N/2+K。

可见,码长越长,同步范围越小。而且,1/2D 只是频率同步范围的上限值,在实际中往往低

于这个值。因此,为扩大同步范围,可以适当地调整导频结构。虽然估计精度会略有降低,
但可以通过精估计算法进行补偿。

针对低信噪比(0dB左右)环境,提出一种PMP(Pre/Mid/Post-ample)导频结构,即将

导频分成相等的3份,放在数据的前中后,如图3-31(b)所示。相应的频率估计算法为

f莠T=
1
2πDarg ∑k∈Pilotpre

r*(k)r(k+D)+ ∑
k∈Pilotmid

r*(k)r(k+D)  (3-81)

此时D=N/3+K/2,频率估计范围可提供大约2倍。其方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
3

16π2D2N
1
SNR+

1
SNR2  

  证明:
 

导频位置上的信号为
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r(k)=ej(2πkfT+θ)+n(k), k∈LNPilot (3-82)
将式(3-82)代入式(3-81)

f莠T=
1
2πDarg

2
3Nej2πDfT +N1+N2  (3-83)

其中,

N1= ∑
k1∈Pilotpre

n(k1+D)e
-j2πk1fT+θ

+n*(k1)e
j2π(k1+D)fT+θ

+n*(k1)n(k1+D)

N2= ∑
k2∈Pilotpre

n(k2+2D)e
-j2π(k2+D)fT+θ

+n*(k2+D)e
j2π(k2+2D)fT+θ

+

  n*(k2+D)n(k2+2D)
归一化式(3-83)有

f莠T=
1
2πDarge

j2πDfT +
3
2N
(N1+N2)  

对于信噪比足够高或当导频数很大时,上式可近似为

f莠T=
1
2πD 2πDfT+

3
2N
(Im{N1}+Im{N2})  

=fT+
3

4πDN
(Im{N1}+Im{N2})

其中,Im{·}表示取虚部。显然

E(f莠T)=fT
可见式(3-81)是无偏的,其均方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
3

4πDN  
2

E{(Im{N1}+Im{N2})2}

=
3

4πDN  
2

E{(Im{N1})2+2(Im{N1})(Im{N2})+(Im{N2})2}

=
3

4πDN  
2N
3
{(2σ4+2σ2)+(-2σ2)+(2σ4+2σ2)}

=
3

4πDN  
2N
3
(4σ4+2σ2)

  将SNR=1/2σ2 代入上式,可得

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
3

16π2D2N
1
SNR+

1
SNR2  (3-84)

  图3-33为低信噪比下不同导频结构的粗同步鉴频曲线。可以看出,PMP结构的同步

范围大约为PP结构的2倍,与理论一致。
(2)

 

极低信噪比下的同步方案(-10dB左右)。
在极低信噪比环境下,PP结构的粗估计算法同样存在估计范围受限的问题。与低信噪

比情况一样,可适当调整导频结构以扩大同步范围。因此文献[54]提出了一种PMMP
(Pre/Mid/Mid/Post-amble)导频结构,即将导频分成相等的四份,均匀地放在数据两端和

中间,如图3-31(c)所示。记这4段导频的时间样点集合为Pi,i=1,2,…,4。则相应的频

率估计算法为
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图3-33 低信噪比下不同导频结构的粗同步鉴频曲线,SNR=0dB

f莠T=
1
2πDarg ∑k∈P3

r(k)∑
k∈P1

r*(k)+∑
k∈P4

r(k)∑
k∈P2

r*(k) (3-85)

其中,D=N/3+2K/3,相比PP结构,频偏估计范围可提高大约1.5倍。其均方误差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
1

2π2D2
1

NSNR+
2

N2SNR2  
  证明过程与式(3-84)相似,由于篇幅较长,这里不再赘述。图3-34为极低信噪比下不同导

频结构的粗同步鉴频曲线。可以看出,PMMP结构的同步范围大约为PP结构的1.5倍。

图3-34 极低信噪比下不同导频结构的粗同步鉴频曲线,SNR=-9dB

8.
 

频率估计算法性能比较

评价载波频率估计算法性能的主要指标包括估计精度、估计范围、信噪比门限及实现复

杂度。下面从几方面比较上述几种传统数据辅助算法性能[30]。
假设信号中导频长度L0 为36个符号,归一化频偏为fdT=0.01。对上述4种算法估

计精度的仿真结果如图3-35所示。为了比较性能,MCRB也在图中给出,其表达式为:
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图3-35 4种频偏估计算法精度比较[31]

T2×MCRB(fd)=
3

2π2L3
0

1
Es/N0

  从图3-35中可以看出,Kay算法具有相对很高的门限效应,门限的Es/N0 为8dB左

右。M&M算法的门限比较低,可以达到0dB。而Fitz和L&R算法门限效应并不明显,在

Es/N0 小于0dB时仍然非常接近克拉美罗线,估计精度最高。
从频率估计范围角度,根据上节算法介绍,Fitz和L&R算法的归一化频率估计范围,

分别为±1/(2N)和±1/(N)。显然,估计范围和自相关函数R(m)中的最大长度 N 成反

比。通过比较可以发现,Kay算法实际上是L&R、Fitz算法在N=1时的最优结果。因此,
只需要比较L&R算法和M&M算法的频率估计范围,其仿真结果如图3-36所示。从图3-36
中可以发现,L&R算法的估计范围与理论一致,且不随信噪比变化而变化。M&M 算法的

估计范围在10dB时约为±0.5,在0dB时约为±0.3。
在运算复杂度方面,Kay的计算复杂度约为L0 次复乘运算,其他算法的计算复杂度约

为N(2L0-N-1)/2次复乘运算。

3.2.3 基于傅里叶变换的载波频偏同步技术

在经典的信号分析领域中占有统治地位的是傅里叶变换,主要因为它可以匹配现实世

界中存在的平稳信号的各频率成分,而且还拥有高效的快速算法,即快速傅里叶变换(Fast
 

Fourier
 

Transformation,FFT)。基于傅里叶变换的载波频偏同步技术不仅可以实现对载

波频偏的估计,而且可以实现对复杂运动场景中频偏变化率的估计。因此在高动态环境下

具有较好的应用前景[12]。下面介绍几种常见的基于傅里叶变换的载波频偏同步技术。

1.
 

分数阶傅里叶变换

分数阶傅里叶变换(Fractional
 

Fourier
 

Transform,FRFT)是一种时频分析工具。

Namias在
 

1980年从数学的角度首先提出了FRFT的定义[12],Almeida分析了FRFT和

Wigner-Ville
 

之间的关系,并且将FRFT解释为时频平面的旋转算子。McBride、Kerr在1987
年给出了FRFT的严格数学定义,之后由Cariolario给出了FRFT统一的定义[13]。

FRFT是傅里叶变换的一种广义形式,FRFT是将信号的坐标轴在时频平面上绕原点



85   

图3-36 L&R和 M&M算法的频偏估计范围[31]

作逆时针旋转。如果说信号的傅里叶变换是将其从时间轴上逆时针旋转π/2后到频率轴上

的表示,那么FRFT是把信号在时间轴上逆时针旋转角度α在u 轴上的表示。信号s(t)的
FRFT定义如下[14]:

 

sα(u)=FP[s(t)]=∫
+∞

-∞
s(t)kα(t,u)du

式中,p 为FRFT的阶,它可以是任意实数,α=pπ/2,FP[·]称作FRFT算子符号,kα(t,u)是
FRFT的变换核。

kα(t,u)=

1-jcotα
2π expj

t2+u2

2 cotα-tucscα  ,α≠nπ

δ(t-u), α=2nπ
δ(t+u), α=(2n+1)π

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁􀪁

  由上式可知,信号s(t)被分解成u 域上的一组正交线性调频信号基的线性组合。u 域

称作分数阶傅里叶域,时域和频域常常被视为分数阶傅里叶域的特例[12,13]。
信号表示在分数阶傅里叶域上同时具备了信号时域和频域上的信息。其中,FP[s(t)]
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中,α=0,2π是恒等变换,称作0阶傅里叶变换。α=π/2,5π/2,称作一阶傅里叶变换或标准

傅里叶变换。α=pπ/2是旋转角度,一个旋转周期为α=[0,2π],也即p=[0,4]。
FRFT是线性变换,是p 的连续函数。线性调频信号在α,u 的二维平面Fx(α,u)上对

应某个最大值的点,通过二维搜索可以得到最大值点对应的坐标(α,u),进而可以得到调频

斜率和初始频率:
 
k=-cotα
 
w0=u/sinα ,分数阶傅里叶变换虽然可作为一种检测噪声中线性调频

(Linear
 

Frequency
 

Modulated,LFM)信号的方法,但是它的计算量非常大。

2.
 

短时傅里叶变换

短时傅里叶变换是通过对信号进行加窗截取并对窗内信号进行傅里叶变换的一种频率

分析方法。在较短的截取时间内可以认为信号是近似平稳的。通过分析窗在时间轴上移动

获取不同时间段信号,通过分析各时间段内信号的“局部”谱,从“局部”谱不同时刻的差异上

就得到信号的时变特性。
短时傅里叶变换的定义如下:

 

STFTs(t,f)=∫
∞

-∞
s(t')ω*(t'-t)e-j2πft'dt' (3-86)

  由式(3-86)可见,正是由于窗函数ω(t)的存在,使得短时傅里叶变换既是频率的函数

又是时间的函数,同时具备了时频特征。STFTs(t,f)可看作是给定的时间t时刻的频谱。
当窗函数ω(t)=1时,短时傅里叶变换就变成了传统的傅里叶变换。短时傅里叶变换可以

用信号谱和窗谱表示:
 

STFTs(t,f)=e-j2πft∫
∞

-∞
s(f')H *(f'-f)ej2πftdf' (3-87)

  除了式(3-87)中的相位因子e-j2πft 以外,频域表达式(3-87)与上面的时域表达式(3-86)
类似。表达式(3-87)说明了短时傅里叶变换可以解释为加窗谱s(f')H *(f'-f)的傅里叶

逆变换。s(f)是信号s(t)的傅里叶变换,H(f)是窗函数ω(f)的傅里叶变换。加窗谱

s(f')H *(f'-f)的傅里叶逆变换可以解释为:
 

信号s(f')通过频率响应为H *(f'-f)的
滤波器所得到的结果。该滤波器是一个中心频率为f 的带通滤波器。短时傅里叶变换可

以通过带通滤波器实现,如图3-37所示。信号的短时傅里叶变换也以通过低通滤波器实

现,如图3-38所示。短时傅里叶变换的低通实现与带通实现等价[16]。

图3-37 STFT通过带通滤波器实现框图 图3-38 STFT通过低通滤波器实现框图

由于在时间t的短时傅里叶变换是经过窗函数ω*(t'-t)预加窗后的信号s(t')的谱,
因此只要是处于以时间t为中心的局部谱窗间隔内的所有信号,它的特性均可以在时间t
的短时傅里叶变换内显现出来。显然,提高短时傅里叶变换的时间分辨率要求窗尽可能小,
但提高其频率分辨率又要求滤波器 H *(f'-f)带宽尽可能窄,这是短时傅里叶变换设计

的难点。设Δf 和Δt分别代表短时傅里叶变换的频率分辨率和时间分辨率,它们的乘积需

要满足不等式Δf·Δt≥1/4π,称为不确定性原理。不确定性原理阻碍了任意小带宽的窗
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函数和任意小时间间隔同时存在的可能性。考虑分析窗ω(t)的两个极端情况。第一种有

非常理想的时间分辨率,分析窗是一个无穷窄的冲击函数:
 

STFTs(t,f)=s(t)e-j2πft

在这种情况下,短时傅里叶变换变为s(t),它可以保留信号的所有时间变化,但是不能提供

频率分辨率。第二种的极端的情况就是使用不变窗函数ω(t)≡1,这样可以得到理想的频

率分辨率[16]。
不同窗函数对主瓣的分辨率和对旁瓣的抑制程度不同,因此选择合适的窗函数对提高

短时傅里叶变换的时频分辨能力十分重要。窗函数的选择会受到频率分辨率和时间分辨率

无法同时变小的不确定性原理的制约。这使得短时傅里叶变换估计结果的时频聚集性较

差,难以取得高精度估计值。此外,短时傅里叶变换分布对噪声是比较敏感的,限制了其在

低信噪比情况下的应用。

3.
 

匹配傅里叶变换

匹配傅里叶变换源自傅里叶变换的思想。给定任意信号s(t)∈L2(R),其傅里叶变换

的定义如下:
 

S(ω)=∫
∞

-∞
s(t)e-jωtdt (3-88)

s(t)=
1
2π∫

∞

-∞
S(ω)ejωtdω (3-89)

  从式(3-88)和式(3-89)可以看出,傅里叶变换的基本原理是将一个信号用无穷多个正

弦函数的加权和来表示。因为这些正弦函数频率固定不变,所以傅里叶变换适合分析频率

不随时间变化的信号,即平稳信号,而对于频率随时间变化的非平稳信号(例如LFM 信

号),傅里叶变换并不能给出满意的结果。
将信号分解成一组基函数的线性组合是信号分析的一种重要手段。如果这组基函数与

信号的主要频率成分相似,那么只需要有限个基函数的线性组合就能实现原信号的数学表

达。因此在采用基函数分解方法时,根据信号的先验知识,采用与信号的局部结构特征相似

的基函数,可以实现用尽可能少的基函数来表示信号。因此基函数选取原则是根据信号自

身的特点并且要和信号最为匹配。

对于线性调频信号s(t)=∑
t
cie

jωit
2

来说,定义其匹配傅里叶变换的定义式为

S(ω)=2∫
T

0
s(t)e-jωt2tdt

式中,S(ω)为线性调频信号的频谱,线性调频信号频谱的幅值大小与之对应。更一般的匹

配傅里叶变换的形式为:
 

S(ω)=∫
T

0
s(t)e-jωφ(t)dφ(t)

逆变换为

s(t)=
1
X∫

∞

-∞
S(ω)e-jωφ(t)dω

式中,φ(t)为t的函数,需要指出的是,φ(t)可以是多项式,每一项的指数可以是整数或者是

分数。
对于线性调频信号s(t):
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s(t)=e
j2π f0t+

1
2a0t

2  

式中,f0 为
 

LFM
 

的起始频率,a0 为LFM的调频斜率。其匹配傅里叶变换为:
 

S(f,a)=∫
T

0
s(t)e

j2π ft+
1
2at

2  t+f
a  dt (3-90)

式(3-90)所示的是匹配傅里叶变换的一种具体形式,它的基函数取的是LFM信号形式。为

了计算方便,匹配傅里叶变换也可以选取下面的形式:
 

S(f,a)=∫
T

0
s(t)ej2π(ft+at

2)tdt (3-91)

  由式(3-90)计算得到的频谱图可以称为二阶匹配傅里叶变换谱,式中a 不为零,表示不

同基条件下匹配傅里叶变换谱。式(3-91)是不同频率补偿条件下的匹配傅里叶变换谱。由

式(3-91)计算得到的频谱图叫作二步匹配傅里叶变换谱。由于我们实际要处理的信号都是

经过采样的离散信号,所以匹配傅里叶变换的离散形式有

S(k)=∑
N-1

n=0
s(φ(nTs))e

-j2πkΩφ(nTs)[φ(nTs)-φ((n-1)Ts)]

S(k)=∑
N-1

n=0
s(φ(nTs))e

-j2πkΔfφ(nTs)φ(nTs)Ts

线性调频信号的离散形式可以表示为

s(n)=e
j2π[f0nTs+

1
2a0(nTs)

2]

式中,采样时间间隔为Ts,T 为信号持续时间,则采样点数N=T/Ts。LFM的离散匹配傅

里叶变换频谱为

S(f,a)=∑
N-1

n=0
s(n)e

-j2π[fnTs+
1
2a(nTs)

2](f+anTs)

=∑
N-1

n=0
e
j2π[(f0-f)nTs+

1
2(a0-a)(nTs)

2](f+anTs)

S(f,a)=∑
N-1

n=0
s(n)e

-j2π[fnTs+
1
2a(nTs)

2]
nTs

=∑
N-1

n=0
e
j2π[(f0-f)nTs+

1
2(a0-a)(nTs)

2]
nTs

  无论离散二阶匹配傅里叶变换谱还是离散二步匹配傅里叶变换谱,都能在对应于信号

(f0,a0)的位置上发生信号能量的聚集,在谱上表现为一个尖峰。在匹配傅里叶变换谱分

布图上进行二维搜索,尖峰的坐标(f0,a0)就是该LFM 信号的线性频率f0 和线性调频斜

率a0,对于离散二阶匹配傅里叶变换和离散二步匹配傅里叶变换来说,二者的分辨率是不

同的,二步匹配傅里叶变换比二阶匹配傅里叶变换的分辨率更高。

4.
 

延迟自相关傅里叶变换

延迟自相关傅里叶变换利用一次自相关运算和两次正弦信号的频率估计将复杂的二维

搜索转换到两次一维搜索,不仅降低了计算复杂度,而且将两段信号之间具有相同多普勒频

率变化率的先验信息进行了充分利用,实现了线性调频信号的多普勒频率及其变化率的快

速估计。已去除调制信息的线性调频信号r(t)可以表示为(含噪声):
 

r(t)=e
j2π f0+

1
2a0t

2  +n(t), 0≤t≤T (3-92)
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其中,f0 是频偏,a0 是频偏变化率,n(t)是复加性高斯白噪声。
延迟自相关傅里叶变换的基本思想是,将信号r(t)与其延迟τ的信号r(t-τ)进行自

相关,然后结合正弦信号的频率估计算法(如FFT技术),实现频偏和频偏变化率的估计。
并将与FFT结合的延迟自相关算法称为延迟自相关FFT算法。

假设接收信号延时为τ,则其瞬时自相关函数可以表示为

R(t,τ)=r(t+τ)r*(t), 0≤t≤T-τ
联合式(3-92)可得

R(t,τ)=e
j2π(f0τ+

1
2a0τ

2+f0tτ)+n'(t)
其中,噪声项为

n'(t)=e
j2π(f0(t+τ)+

1
2a0(t+τ)

2)
n*(t)+e

j2π(f0t+
1
2a0t

2)
n(t+τ)+n(t+τ)n*(t)

  当延时τ 固定时,R(t,τ)可以看作噪声n'(t)污染下的复正弦信号,其载波频率为

f0τ。针对解调后的信号R(t,τ),采用复正弦信号的频偏估计算法(例如FFT算法),即可

从R(t,τ)中估计出频率(f0,a0),则接收信号r(t)的频偏变化率的估计值为

f莠0=
 

f莠/τ (3-93)

  由式(3-93)可以发现,延时τ对频偏变化率的估计精度影响很大,并且一旦确定了频偏

估计算法,f0 的估计精度就仅与延时τ有关。文献[17]用一阶扰动分析推导出最佳延迟为

0.5T,算法实现框图如图3-39所示。文献[18]从正弦信号频率估计误差的克拉美罗界出

发,证明了最佳延迟为0.4T。

图3-39 τ=0.5T 的延迟自相关FFT算法框图

5.
 

频域并行傅里叶变换

频域并行傅里叶变换即一级调频率逼近算法是一种基于LFM 信号“矩形效应”的载波

捕获算法。根据LFM信号的频谱特性,信号的频率变化率越小,频谱聚集性越好,对应频

谱的幅值越大,其最大频谱幅值对应谱线的频率也最接近起始频率。因此,一级调频率逼近

算法的基本思想可总结为:
 

按照某种步进划分频偏变化率,用各频偏变化率对接收信号进

行解线性调制处理,然后分别对已解除线性调制的信号进行FFT,并搜索各自的频谱峰值。
当频偏变化率越接近真实值,解线调后的信号频谱峰值就越大,此时的频谱峰值对应的频率

也越逼近真实频偏。算法的具体步骤如下:
 

(1)
 

假设接收信号的频偏变化率在(amin,amax)范围内,以δ 为步进将频偏变化率划分

为a1,a2,…,aM,共M 个离散值,其中a1=amin,a2=amax。
(2)

 

分别使用a1,a2,…,aM 实现接收信号r(t)的解线性调制过程,获得的M 组解线性
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调制信号ri(t)如下:
 

ri(t)=r(t)e
-j2πait

2/2

其中,r(t)如式(3-92)所示,i=1,2,…,M。
(3)

 

对解线性调制信号ri(t)做FFT运算,搜索并记录M 组FFT下的频谱峰值Ai(i=1,
2,…,M)及峰值对应的频率值Δfi(i=1,2,…,M);

 

(4)
 

比较A1,A2,…,AM,选出最大值Amax,则Amax 对应的amax 为频偏变化率的估计

值,其最大峰值对应的频率为fmax:
 

a莠=
 

argmax
ai

Ai

f莠=
 

argmax
fi

Ai

  由上述算法步骤可以发现,采用一级调频率逼近的载波捕获算法得到的频偏变化率估

计值和频偏估计值与频偏变化率的步进紧密相关,频偏变化率步进选取得越小,得到的估计

值就越精确,但是此时M 取值更大,会造成更大的运算复杂度。下面用复数乘法次数和复

数加法次数来度量一级调频逼近算法的运算复杂度:
 

步骤(1)、(2)包含的复数乘法次数为M×N,复数加法次数为0,其中N 为离散信号长

度;
 

步骤(3)要完成M 组N 点
 

FFT,所以包含的复数乘法次数为 M× N
2  log2N,复数加

法次数为
 

M×Nlog2N。因此,可以计算出一级调频率逼近的载波捕获算法共包含的复数

乘法次数为M×N+M× N
2  log2N,复数加法次数为M×Nlog2N。

频偏变化率的估计结果受其步进大小的影响,当步进选取较小值时,估计结果较好。但

是,由一级调频率逼近算法原理可知,步进越小,算法的运算复杂度越高,不利于突发信号的

同步实现。

6.
 

基于交叠傅里叶变换的载波同步技术

文献[25]提出的交叠傅里叶变换算法(Overlapping
 

Discrete
 

Fourier
 

Transformation-
based

 

Automatic
 

Frequency
 

Control,ODAFC)的载波同步技术结合了经典谱估计和传统数

字相位锁定环的基础理论[26]。其环路中的交叠频率鉴别器可认为是传统叉积频率鉴别器

的推广。

1)
 

ODAFC原理

ODAFC环路的原理框图如图3-40所示。设环路的输入信号和本地信号经过相位旋

转和低通滤波模块处理后,得到的同相和正交分量采样分别为

In =Acos(Δθn)+nIn (3-94)

Qn =Asin(Δθn)+nQn (3-95)
式中,A 为信号幅度,它和载波功率Pc 的关系为

A2=Pc

Δθn 为环路输入信号和本地信号的瞬时相位差,噪声序列{nIn}和{nQn}是相互独立的高斯

随机变量,其均值为0,方差为

σ2=
N0

2T
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图3-40 ODAFC环路的原理框图

其中,N0 是噪声的单边功率谱密度,T 为 ODAFC环路的预积分时间,也被称为环路的更

新周期。
如图3-41所示为低通滤波模块输出信号复序列和交叠DFT频率鉴别器在n=k 时刻

输入信号序列的对应时序关系,该图反映了交叠DFT频率鉴别器输入信号采样的交叠原

理。在每一个环路的更新周期内,交叠DFT频率鉴别器对长度为 Ns 的输入序列做一次

2Ns 点的DFT(补Ns 个零点)。如果将交叠DFT频率鉴别器的输入信号采样表示为

xn =In +jQn

经DFT后得到

Xk,l =
1
Ns
∑
k

n=k-(Ns-1)
xne

-j2πnl/(2Ns)

=Rk,l +jMk,l

那么交叠DFT频率鉴别器在n=k时刻的输出为

Pk =R2
k,l +M2

k,l -(R2
k,-l +M2

k,-l)

=
1
Ns  

2

∑
k

m=k-(Ns-1)
∑
k

n=k-(Ns-1)
2(InQm -QnIm)×sin

π
Ns
(n-m)  

图3-41 交叠DFT频率鉴别器输入信号采样的交叠原理
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  由于DFT的线性特性,可将Pk 展开成信号项和噪声项的叠加,其中鉴别器输出的信

号项为

Sk =2
1
Ns  

2

∑
k

m=k-(Ns-1)
∑
k

n=k-(Ns-1)
A2sin(Φm -Φn)×sin

π
Ns
(m-n)  

噪声项为

Neq,k =2
1
Ns  

2

∑
k

m=k-(Ns-1)
∑
k

n=k-(Ns-1)
[AnQmcos(Φn)+AnInsin(Φm)-AnImsin(Φn)-

 AnQncos(Φm)+nInnQm -nImnQn]×sin
π
Ns
(m-n)  

  在这里交叠频率鉴别器输出的信号Sk 作为环路的误差控制信号被送入环路滤波器,
使环路滤波器的输出端产生对环路输入信号频率的估计。这里特别值得注意的是,对于环

路的控制信号Sk,当频率鉴别器输入的信号采样点数Ns=2时可以得到

Sk =2
1
2  

2

∑
k

m=k-1
∑
k

n=k-1
A2sin(Φm -Φn)×sin

π
Ns
(m-n)  

=sin(Φk -Φk-1)

=sinΦk·cosΦk-1-cosΦk·sinΦk-1

  此时的交叠频率鉴别器等效为经典的叉积频率鉴别器。因此,经典的叉积频率鉴别器

是交叠频率鉴别器在Ns=2时的特殊情形。反之,交叠频率鉴别器是叉积频率鉴别器在

Ns 为不同取值时的推广。

2)
 

仿真分析

分别对Ns=4和Ns=8不同环路带宽下ODAFC算法的载波跟踪性能进行仿真,结果

如图3-42~图3-45所示。

图3-42 ODAFC的失锁概率与载噪比的对应关系(Ns=4)

图3-42给出了当Ns=4时的失锁概率与载噪比的对应关系曲线,其中各条曲线分别

对应不同环路带宽时的情形。从仿真结果可以看出,当环路带宽BL=10Hz时,ODAFC具

有最低的失锁门限,约为22.5dB·Hz。图3-43给出了当 Ns=4时的频率估计RMSE与

CNR的对应关系曲线,其中各条曲线同样对应着不同环路带宽时的情形。由仿真结果可



93   

图3-43 ODAFC的频率估计RMSE随载噪比变化曲线(Ns=4)

图3-44 ODAFC的失锁概率与CNR的对应关系(Ns=8)

见,当环路带宽BL=8Hz时,ODAFC在失锁门限22.5dB·Hz上具有最低的RMSE频率

跟踪误差,约为17.7Hz。
图3-44和图3-45则分别给出了当Ns=8时的失锁概率和RMS频率估计误差与CNR

的对应关系曲线。由仿真结果可见,当交叠DFT频率鉴别器一次输入的信号采样点数从

Ns 由4增加到8时,ODAFC的失锁门限有所提高。从图3-44中的曲线可以发现当环路带

宽BL=12Hz时,环路的失锁门限最低,约为24dB·Hz。而从图3-45中的结果可见,随着

Ns 由4增加到8,环路的RMSE频率跟踪精度有了明显改善。特别是当环路带宽BL=
12Hz时,在ODAFC的失锁门限上,环路的RMSE频率跟踪误差仅为8.1Hz。

7.
 

傅里叶变换改进算法

基于FFT的同步算法是在离散傅里叶变换DFT基础上提出的载波同步算法,利用

FFT运算,在很大程度上改进了计算速度。FFT同步算法首先对去调制信号进行傅里叶变

换,其次对变换后的信号在周期图上搜索峰值,最后由峰值谱线的索引值和频谱分辨率f0
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图3-45 ODAFC的频率估计RMSE随CNR变化曲线(Ns=8)

计算得到频偏估计值。

FFT算法的估计精度和傅里叶变换点数呈正相关,增加傅里叶变换点数,可以提高估

计精度,但也会导致计算量呈指数上升。除此之外,FFT算法存在着一个固有的弊端。实

际上系统中传输的信号是频谱连续的模拟信号,对连续的模拟信号采样得到离散信号。连

续的信号需截断成长度有限才能进行频谱分析,即需要对连续信号加矩形窗使信号频谱的

采样离散。若信号采样周期为Ts,FFT运算点数为Nfft,则信号观测时间为t'=NfftTs,此
时频谱分辨率为f0=1/(NfftTs),由于谱线是离散的,当频率为频谱分辨率为f0 的倍数,
即M/(NfftTs)=Mt',M=1,2,…时才有谱线,其余谱线均因被遮挡而舍弃,称为频谱泄

漏,此现象称为栅栏效应。由此带来的频率估计偏差无法完全消除。
为了减轻栅栏效应,可以通过增大谱线密度即减小f0 实现。但是增加采样间隔Ts,需

要满足奈奎斯特采样定律;
 

因此可以通过增大傅里叶变换点数 Nfft 提高搜索精度,但同时

会带来运算量的剧增,而且在一些条件受限的通信系统中不可能无限制地增加傅里叶变换

点数。本节研究了3种改进算法:
 

联合导频辅助、频偏旋转和插值运算。利用已知导频信

息对接收信号进行去调制,可以去除信号调制对信号频谱的影响,提高FFT算法频偏估计

精度。在导频序列足够长时将导频序列分为数段,对每小段导频序列进行频偏旋转后再进

行FFT变换,既减小了频偏分辨率,又保证了计算量的增加在系统可接受的范围内。如果

导频序列长度受限,那么将导频序列分为数段后,由于每段导频序列过短将会导致估计性能

下降。在噪声可忽略的情况下,FFT频谱内旁瓣的幅度小于次大谱线的幅度,因此可以用

峰值谱线和次大谱线的幅度信息做插值运算,更准确地定位系统实际频偏在频谱中的位置,
校正FFT算法的估计值,如二次插值、Rife&Jane插值等算法。

1)
 

联合导频辅助

通常接收信号同步处理起始点不是符号周期的边界,FFT运算长度与符号周期内采样

点数也不一致,因此带有调制信息的采样信号在观测时间内常常存在符号跳变,这直接影响

经傅里叶变换后的信号频谱幅度。图3-46是无噪声条件下去调制前后的信号频谱图。
通过对比去调制前后的信号频谱可观测到符号跳变会对信号功率谱的产生削弱作用,

因此去调制操作可以有效去除这种作用,进而还原信号频偏峰值信息。设比特信噪比
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图3-46 无噪声条件下去调制前后信号功率谱对比图

Eb/N0=0~3dB,采用BPSK(Binary
 

Phase
 

Shift
 

Keying)调制方式,FFT长度N=20000,
频偏估计误差不高于10Hz,频偏变化率估计误差不高于20Hz/s,对基于FFT的频偏同步

算法进行仿真:
 

从图3-47可知,经过导频去调制后,基于FFT的频偏估计算法的捕获概率提高了3dB
以上,而且随着信噪比的增加,算法捕获性能得到了进一步改善。

此外,Rife和Boorstyn提出的R&B算法通过在导频序列后补上导频长度整数倍个零

来提高频谱分辨率,设补零倍数为K-1,L0 为导频长度,则FFT运算点数 Nfft=KL0,频
谱分辨率f0=1/(KL0Ts),相比原算法提高了K 倍。设K=4,归一化频偏ΔfTs=0.45,
图3-48给出了在不同导频长度L0 下R&B估计算法的均方根误差曲线。

由图3-48可知,当导频序列L0 长度由16增加到32时,由于导频序列长度较短,所有

有用信息有限,R&B算法的均方根误差改善量并不明显,当L0 增加到64时,估计精度有

很大提高。导频序列长度的增加,R&B算法的估计性能不断提高。

图3-47 去调制前后基于FFT的频偏估计算法

误捕概率对比图

图3-48 R&B算法在不同导频长度下的

RMSE性能
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2)
 

频偏旋转

(1)
 

旋转与重叠(Rotate&Overlap,R&O)。

R&O算法通过将导频序列分段后进行频偏旋转,将旋转后的序列再进行FFT运算,
以此提高频谱分辨率。首先,将长为L0 的导频序列分为R 段,则每一小段导频序列包含

L0/R 个符号,其次,对每一段导频序列去调制后的信号z={zl},l=1,2,…,L0/R,进行R
次频偏旋转得

zr =ze
-j2πfrTs, r=1,2,…,R

其中,fr 为第r次旋转的频偏量,其表达式为

fr =
r

RTsNfft
(3-96)

最后,对旋转后的序列zr 进行Nfft=Tb/Ts·L0/R 点FFT,得到

Zk,r(fr)=FFT(zr,Nfft), k=1,2,…,Nfft (3-97)

  根据式(3-97)中Z(k)的峰值谱线位置,由式可得到R&O算法的频偏估计值。

f莠d=
kmax

TsNfft
+

rmax

RTsNfft
, (kmax,rmax)=argmax

k,r
{Z(k,r)} (3-98)

  相比于原FFT算法,由于R&O算法在估计结果上多了式(3-98)等号右端的第二项,
因此提高了频谱分辨率。

图3-49给出了不同L0 条件下,R&O算法的估计性能。采用 QPSK调制,导频序列

L0 分别为16、32、64符号,旋转次数R 为4次,归一化频偏ΔfTs 为0.45。由图3-49可知,

R&O算法的估计范围可达到符号速率的一半。随着导频序列长度的增加,R&O算法的均

方根误差不断降低,即估计精度不断提高。由图3-49可以看出,当L0 过小时,R&O算法

的估计精度很差,这是由于导频序列过短,将导频序列分段后,每小段导频所含有用信息太

少,使算法整体的估计结果不可靠,因此估计性能较差。

图3-49 R&O算法在不同导频长度时的估计性能

(2)
 

旋转与平均(Rotate&Average,R&A)。
不同于R&O算法,R&A算法在将导频序列分段旋转的基础上做了改进,对经过旋转

FFT运算后的序列取平均值。如R&O算法,在旋转并进行FFT运算后,对FFT后序列

Z(k,r)取R 的平均值得
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􀭺Zk =
1
R∑

R

r=1
Zk,r(fr)

则R&A算法对频偏的估计结果为

f莠d=
kmax

TsNfft
+

rmax

RTsNfft
(3-99)

其中,kmax=argmax
k
􀭺Zk,rmax=argmax

r
Zk,r|k=kmax

。与R&O算法不同,rmax 和kmax 的选择并

不是由FFT后的序列Z(k,r)的幅度最大值决定的,而是由Z(k,r)及取均值后的􀭺Zk 共同

决定的。式(3-99)等号右端第二项可看作是对FFT算法频偏估计值的进一步校正,提高了

FFT算法的估计精度。
同样仿真条件下,图3-50给出了L0 不同时R&A算法的估计性能,与R&O算法相

同,R&A算法的估计范围可达到符号速率的一半,且随着导频序列长度的增加,均方根误

差逐渐降低,即估计性能不断改善。因此R&O及R&A算法适用于对估计范围有较高要

求且导频序列长度不受限的通信系统中。

图3-50 R&A算法在不同导频长度下的均方根误差

(3)
 

旋转周期图算法(Rotated
 

Periodogram
 

Algorithm,RPA)。

R&O及R&A算法均能对FFT算法的栅栏效应有所改善,且当导频序列足够长时,

R&O及
 

R&A算法的估计性能较好,但考虑到频谱有限,为保证频谱利用率要求系统中插

入的导频序列越短越好。当L0 长度受限时,再将其分为多段,则每小段导频序列过短,导
致每小段导频序列所含有的有用信息非常少,估计性能并不理想。文献[19]中提出的RPA
算法对导频序列不分段的情况下进行多次旋转,然后对旋转后的序列分别做FFT计算,相
当于对导频序列做多次FFT,提高了频谱分辨率。RPA算法首先对接收到的导频序列z=
{zk},k=1,2,…,L0 做R 次频偏旋转,如式

zr =ze
-j2πfrTs, r=1,2,…,R

  对频偏旋转后的序列zr 做Nfft=Tb/Ts·L0 点FFT,则
Zr

k(fr)=FFT(zr,Nfft), k=1,2,…,Nfft

关于旋转次数R 取平均有

􀭺Zk =
1
R∑

R

r=1
Zr

k(fr)
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则频偏估计值为

f莠d=
kmax

TsNfft
+

rmax

TsNfft

其中,kmax=argmax
k
􀭺Zk,rmax=argmax

r
Zr

k|k=kmax
。当导频长度不受限时R&A算法通过将导

频分块旋转可以获得更多的观测数据,频偏估计性能优于RPA算法,但在导频长度受限的

通信系统中,由于RPA算法是对整段导频进行频偏旋转,故而具有更优异的性能。
图3-51给出了在L0 不同条件下RPA算法的均方根误差,对比图3-51与图3-49、图3-50

可知,RPA算法在相同条件下均方根误差要低于以上两种算法,即性能更好。由于RPA算

法不对导频序列进行分段,在相同的旋转次数下,RPA的计算量更大。

图3-51 RPA算法在不同导频长度下的均方根误差

3)
 

插值算法

(1)
 

二次插值。
对导频序列z={zk},k=1,2,…,L0 进行FFT得到序列Z={Z(k),k=1,2,…,

Nfft},当频谱分辨率f0 较大时,估计精度很低。设峰值谱线处的索引值为整数k莠,则FFT

算法的频偏估计值为f莠d=k莠f0,f0=1/(NfftTs)。当采样速率Ts 固定不变,f0 的大小主要

取决于Nfft,由于FFT算法的计算量主要取决于Nfft,因此不能通过无限制增大Nfft来提高

FFT算法的估计精度。系统实际频偏Δf 通常会处于两条谱线之间,即Δf=k/(NfftTs),k是

一个实数,峰值谱线左右两条谱线也包含频偏信息,即k莠 与k 的差值。利用峰值谱线的左

右两条谱线对k莠 进行纠正,由文献[20]可知插值计算公式:
 

Δk莠=|Z(k莠+1)|-|Z(k莠-1)|
|Z(k莠+1)|+|Z(k莠-1)|

(3-100)

  对导频序列z做Nfft=Tb/Ts·L0 点FFT,则频谱分辨率f0=fs/Nfft=TbL0,Tb 为

符号速率。在峰值谱线处的索引值k莠 正确时,峰值谱线与实际频偏值的距离不大于

±TbL0,且峰值谱线左右两条谱线的距离也是±TbL0,则峰值谱线左右的谱线一定在频谱

周期图主瓣内,即±2TbL0。sinc(x)=sin(πx)/πx 为内插函数,则峰值谱线两侧的谱线的
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sinc函数值分别为sinc((k-(k莠+1))/2)和sinc((k-(k莠-1))/2)。主瓣内sinc函数值为

正,则可对式(3-100)改写为:
 

|Z(k莠+1)|-|Z(k莠-1)|
|Z(k莠+1)|+|Z(k莠-1)|

=|sinc[(k-(k莠+1))/2]|-|sinc[(k-(k莠-1))/2]|
|sinc[(k-(k莠+1))/2]|+|sinc[(k-(k莠-1))/2]|

=
sinc[(k-(k莠+1))/2]-sinc[(k-(k莠-1))/2]

sinc[(k-(k莠+1))/2]+sinc[(k-(k莠-1))/2]

=k-k莠

=Δk (3-101)

其中,k是实际频偏值所应对应的峰值的准确位置。由式(3-101)可知Δk莠 是对k莠 的无偏补

偿,则二次插值算法的系统频偏的表达式为

f莠d=(k莠+Δk莠)·f0

  载波频偏估计的修正克拉美罗界[11]为

Ts×MCRB(f)=
3

2π2L3
0

1
Es/N0

(3-102)

由式(3-101)可知,L0 越大,估计性能越好。同样大小的L0,FFT算法采用的 Nfft 越小,即
频谱分辨率越低时,二次插值算法的优点越明显。设系统条件相同,图3-52给出了插值量

Δk不同时,二次插值算法的均方根误差曲线。由图3-52可知,二次插值算法具有和FFT
算法相同的频偏估计范围,且相对于FFT算法,估计性能有所改善。由式(3-99)可知相对

于FFT算法二次插值算法所带来的计算量的增加仅为两次加法运算和一次乘除运算。
(2)

 

Rife&Jane
 

算法[21]。
不同于二次插值算法,Rife&Jane算法利用峰值谱线和次大谱线的幅度比值来校正

FFT
 

算法的频偏估计值,即估计Δk 的大小。和FFT算法相同,Rife&Jane算法首先对导

频序列z={zk},k=1,2,…,L0 进行 Nfft 点的FFT,得到傅里叶变换的序列Z={Z(k)},

k=1,2,…,Nfft。利用峰值谱线的索引值k莠 可对系统频偏粗估计得f莠'd=k莠f0。当系统实际

频偏不是f0 的整数倍时,Z(k)在主瓣内将包含两条谱线。将峰值谱线和第二大谱线的幅度

分别记为Z1 和Z2,第二大谱线的索引值记为k莠2,k莠2=k莠±1,则Z1=|Z(k莠)|,Z2=|Z(k莠±1)|,
将谱线的幅度比记为α,则α=Z2/Z1,系统实际频偏fd 与FFT的估计值f'd的相对差值

Δk为:
 

Δk=
Δf-k莠f0

f0
(3-103)

由幅度比α可得到Δk的估计值为

Δk=±
α
1+α

则Rife&Jane算法的频偏估计值为

fd=(k莠+Δk莠)f0 (3-104)

  若谱线次大值位于峰值的右侧,则式(3-104)中等号右侧取加号,若位于左侧则取减号。
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利用上式对频偏进行插值运算,计算简单,复杂度较低。信噪比SNR较大时,旁瓣的幅度必

定比次大谱线的幅度小,插值方向无误,Rife&Jane插值算法有较高的精确度。但SNR较

小或|Δk|较小时,由于噪声的影响次大谱线的幅度可能小于FFT主瓣另一侧的旁瓣的幅

度,导致插值方向相反,频偏估计出现误差。为了抑制旁瓣的幅度,可在傅里叶变换之前对

导频数据进行加窗运算。加窗处理后使主瓣变宽,且使得峰值谱线两侧的次大谱线更易

区分。
(3)

  

Quinn算法

Quinn算法和二次插值类似,在FFT算法的基础上利用离散谱线中的幅度最大的峰值

谱线及其左右两侧的谱线对FFT算法的频偏估计值进行校正,不同的是,Quinn算法利用

次大谱线和峰值谱线的FFT系数之比的实部来进行频偏估计。设导频序列经过FFT后峰

值谱线的索引值为m、m-1及m+1分别为位于峰值谱线左右两侧的谱线,则其中一条为

次大谱线。令次大谱线Zm±1 与峰值谱线Zm 的FFT系数之比的实部为α1、α2,即
α1=Re{Zm-1/Zm} (3-105)

α2=Re{Zm+1/Zm} (3-106)
其中,Re{·}表示取实部。分别计算k1=α1/(1-α1),k2=α2/(1-α2),则Quinn算法的频

率插值为

Δk莠=
k2,k1 >0,k2 >0
 
k1, 其他 (3-107)

用φ1、φ2 和φ3 表示序列Z={Z(k)},k=1,2,…,Nfft 的峰值谱线、次大值谱线、峰值谱线

另一侧谱线的相位。忽略噪声影响,有

φ1-φ2 ≈π

φ1-φ3 ≈0
(3-108)

  当系统实际频偏大于FFT算法频偏估计值mf0 时,次大值频谱位于峰值频谱的右侧,
由式(3-105)和式(3-106)可知α1<0,α2>0,则k1、k2 均小于零,则Quinn算法的频率插值

为Δk莠=k1<0;
 

若系统实际频偏小于mf0,则次大值谱线位于峰值谱线的左侧,由式(3-105)和

式(3-106)可知α1>0,α2<0,则k1、k2 均为正值,此时,算法的频率插值为Δk莠=k2>0。因

此,系统实际频偏大于或小于mf0,式(3-106)均能得到正确插值。
当系统实际频偏与mf0 相差很小时,由式(3-103)可知,Δk 很小,则此时峰值谱线左右

两侧的谱线和峰值谱线的幅度比十分接近,即

|Zm-1|
|Zm| ≈

|Zm+1|
|Zm|

(3-109)

  由式(3-109)可知,此时Rife&Jane算法可能出现插值方向错误。对于Quinn算法,利
用相位信息而非次大值谱线和峰值谱线的幅度比来判断插值方向,由式(3-108)可知,Zm-1

和Zm+1 的相位相差π,因此与Rife&Jane算法相比,不容易出现如Rife&Jane算法一般在

受噪声干扰的情况下出现差值方向的错误。
由于插值类基于FFT的改进算法需要用到峰值谱线与其左右两边的次大值谱线,若系

统实际频偏很小,峰值谱线为第一根谱线,或系统实际频偏很大,峰值谱线为最后一根谱线,
此时峰值谱线只有右侧谱线并没有左侧谱线或右侧谱线,即出现插值类算法不可用的情况。
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为改善这种插值算法不可用的情况,可适当提高频谱分辨率,即降低f0 的值来改善FFT算

法的性能,但增大频谱分辨率也意味着计算量的增加,这与插值类算法在不增加计算量的基

础上提高估计精度、改善频谱泄漏的思想矛盾。在实际的仿真实验中若出现峰值谱线为第

一根或最后一根频谱的情况,则不进行插值计算,仅将FFT算法的频偏估计值作为插值算

法的频偏估计值。
图3-52给出了以上插值算法在系统归一化频偏ΔfTs 不同时的均方根误差曲线。仿

真采用导频前置的帧结构,其中导频序列L0 为64符号,采用QPSK调制,傅里叶变换点数

Nfft为256,频偏分辨率f0 为390.625Hz。由图3-52可知,当ΔfTs 为0.45时,系统实际

频偏的位置k为115.2,则|Δk|的值为
 

0.2,|Δk|值较小,此时Rife&Jane算法由于插值方

向错位导致估计性能不稳定,Rife&Jane算法性能最差,Quinn算法最优,二次插值算法介

于两者之间;
 

当系统归一化频偏 ΔfTs 为
 

0.4
 

时,系统实际频偏的位置k 为102.4,则

ΔfTs 的值为0.4,ΔfTs 的值接近0.5,此时 Rife&Jane算法的估计精度有所提升且更

稳定。

图3-52 不同插值算法的RMSE性能对比[22]

由于频偏估计的均方根误差是一个统计平均值,无法反映出单次估计的结果,表3-4统计

了100000次循环中Rife&Jane、二次插值算法、Quinn算法与R&B算法在信噪比SNR=0dB、

SNR=5dB,ΔfTs=0.45时,各个算法的均方根误差在不同分布范围内的统计次数。

表3-4 不同算法归一化残留频偏分布范围对比

算法 信噪比 <3.0×10-3
3.0×10-3~
5.0×10-3

5.0×10-3~
7.0×10-3

>7.0×10-3

R&B
SNR=0dB 0 100000 0 0
SNR=5dB 0 100000 0 0

Rife&Jane
SNR=0dB 98304 0 1469 227
SNR=5dB 99996 0 4 0

二次插值
SNR=0dB 94240 5651 109 0
SNR=5dB 99904 96 0 0

Quinn
SNR=0dB 99985 15 0 0
SNR=5dB 100000 0 0 0
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由表3-4可以看出,在信噪比SNR=0dB时,R&B算法会有主瓣内次大谱线的幅度小

于旁瓣幅度的情况,导致插值出现偏差,相对于R&B算法,二次插值、Rife&Jane及Quinn
 

算法的归一化剩余频偏小于3×10-3。但由于噪声干扰,Rife&Jane算法仍会出现插值有误

的情况,当SNR增大到5dB时,二次插值、Quinn及Rife&Jane算法在估计精度高于R&B
算法的同时仅有极少次的归一化剩余频偏大于3×10-3。

4)
 

复杂度分析

表3-5仅给出了复加和复乘运算的运算量,由于除了对导频序列进行FFT外,各算法

的计算量中包含的实数运算极少,因此表中忽略了实数运算、取峰值频谱幅度运算以及求最

大值运算。由文献[23]可知,R&B算法的计算量包含 Nfftlog2Nfft/2复乘和 Nfftlog2Nfft

复加以及Nfft次取模值运算。每一次复乘包含四次乘法运算和两次加法运算,每次取模运

算包含一次加法和两次乘法运算,搜索|Z(k)|的最大值需要Nfft 次比较。Nfft 为傅里叶变

换点数,则R&B算法的计算量包括Nfftlog2Nfft/2复乘和Nfftlog2Nfft复加。
相对于R&B算法,R&O、R&A及RPA算法的计算量主要是由于对导频序列进行的

R 次旋转及多次的傅里叶变换,二次插值、Rife&Jane及Quinn算法相对于以上频谱旋转类

算法,计算量的增加很少,且主要来源于插值量Δk莠 的计算。忽略极少次的实数运算,表3-5
给出了以上算法的计算量。

由表3-5可以看出,RPA算法由于不对导频序列分段直接进行频偏旋转,因此运算量

最大。R&O和R&A算法的区别不大,仅在于是否对每小段导频序列的FFT变换结果取

了平均值,因此两者的计算量一样。插值类算法的运算量远小于旋转类算法,二次插值、

Rife&Jane以及Quinn算法的计算量均与R&B算法的计算量相同。

表3-5 FFT改进算法的运算量对比[22]

算  法 复
 

加
 

运
 

算 复
   

乘
 

运
 

算

R&O RN2
fftlog2Nfft Nfft(RNfftlog2Nfft+L0)/2

R&A RN2
fftlog2Nfft+R Nfft(RNfftlog2Nfft+L0)/2

RPA RN2
fftlog2Nfft+R Nfft(RNfftlog2Nfft+RL0)/2

Rife&Jane Nfftlog2Nfft (Nfftlog2Nfft)/2
二次插值 Nfftlog2Nfft (Nfftlog2Nfft)/2
Quinn Nfftlog2Nfft Nfftlog2Nfft

3.3 载波相位同步技术

本节主要介绍载波相位同步技术,包括数据辅助载波相位同步技术、基于判决引导的载

波相位同步技术、非数据辅助载波相位同步技术和编码辅助载波相位同步技术,并对以上相

位同步技术进行仿真和算法性能比较。

3.3.1 非数据辅助载波相位同步

本节讨论数据符号未知情况下载波相位同步问题。相比于数据辅助载波相位同步技

术,非数据辅助载波相位同步不依赖于已知符号数据信息,不受恶劣通信环境下符号判决错
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误的影响,即使在低信噪比条件下也能实现载波同步。

1.
 

闭环非数据辅助载波相位同步

假设接收信号已经实现理想的载波频率同步和定时同步,无噪声基带信号可表示为

s(t)=ej(2πft+θ)∑
i
cig(t-iT-τ)

其中,已知传输延时τ和频率偏移f,未知量θ和符号数据{ci}的联合似然函数为

Λ(r|f
~,θ

~
)=exp

1
N0∫

T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt-

1
2N0∫

T0

0
|s~(t)|2dt  (3-110)

其中,c={ci},且

s~(t)=ej(2πft+θ)∑
i
c~ig(t-iT-τ)

∫
T0

0
|s~(t)|2dt=∑

N-1

k=0
∑
N-1

m=0
c~kc~*

mh[(k-m)T]

∫
T0

0
Re[r(t)s~*(t)]dt=∑

N-1

k=0
Re{c*

kx(k)ejθ} (3-111)

其中,N=T0/T 仍表示观测间隔内的符号周期数。h(t)=g(t)*g(-t),*表示卷积操

作。x(k)是匹配滤波器在t=kT+τ时刻的输出,则
x(t)Δ[r(t)e-j2πft]*g(-t)

为简化问题分析过程,假设

h(kT)=
1, k=0
 
0,k≠0 (3-112)

由于h(kT)满足奈奎斯特条件,式(3-111)可简化为

∫
T0

0
|s~(t)|2dt=∑

N-1

k=0
|ck|2 (3-113)

将式(3-113)和式(3-112)代入式(3-110),有

Λ(r|θ
~
,c~)=exp

1
N0
∑
N-1

k=0
Re{x(k)c~*ke-jθ

~

}-
1
2N0
∑
N-1

k=0
|c~k|2  (3-114)

  在式(3-114)右边乘以一个独立于θ和{ci}的正常数不会影响求极值结果,假设这一常

数为

C=exp
1
2N0
∑
N-1

k=0
|x(k)|2  

则式(3-114)可表示为

Λ(r|θ
~
,c~)=exp-

1
2N0
∑
N-1

k=0
|{x(k)e-jθ

~

}-c~k|2  (3-115)

  考虑到数据符号独立等概率分布,信号能量可表示为C2/2=E{|c~i|2}/2(证明过程参

见文献[2]的附录2.A),则信噪比是Es/N0=C2/(2N0),可得

2N0=
C2

Es/N0
(3-116)

将式(3-116)代入式(3-115),则

Λ(r|θ
~
,c~)=exp-

Es

C2N0
∑
N-1

k=0
|{x(k)e-jθ

~

}-c~k|2  
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  将上式中的求和项改写为乘积形式:
 

Λ(r|θ
~
,c~)=∏

N-1

k=0
exp-

Es

C2N0
|{x(k)e-jθ

~

}-c~k|2  
为了消除未知参数{c~k}对计算的影响,将上式的每一个乘积项exp - Es

C2N0
|{x(k)e-jθ

~

}-c~k|2 
对{c~k}进行平均运算,若调制信号形式为M 进制,用{Pm,m=1,2,…,M-1}表示 M 个信

息符号,在一个符号周期内,c~k 是{Pm,m=1,2,…,M-1}中的任意一个。取平均的结果为

Λ(r|θ
~
)=∏

N-1

k=0

1
M∑

M-1

m=0
exp-

Es

C2N0
{x(k)e-jθ

~

}-Pm

2

    (3-117)

则θ的估计结果θ莠 是似然函数取最大值得到的。但是上式的最大值计算十分困难,仅能在

低信噪比和高信噪比两种特殊情况下进行近似求解,下面分别进行介绍。

1)
 

高信噪比情况

在信噪比较高的情况下,式中的求和项依赖于|x(k)e-jθ
~

-Pm|2,因此为了简化运

算,令:
 

m莠k =arg{ min
0≤m≤M-1

{|x(k)e-jθ
~

-Pm|2}}

且

c莠k =P
m莠k

则式(3-117)简化为

Λ(r|θ
~
)≈

1
M  

N

exp-
Es

C2N0
∑
N-1

k=0
|x(k)e-jθ

~

-c莠k|2  
因此问题转化为最小化∑

N-1

k=0
|x(k)e-jθ

~

-c莠k|2,或者等价于使如下定义的F(θ
~
)函数取最

大值:
 

F(θ
~
)=∑

N-1

k=0
Re{c莠*kx(k)e-jθ

~

}-
1
2∑

N-1

k=0
|c莠k|2

  由于星座图的旋转对称性,任意信号星座点可表示为(每一符号数据都有 M 个星座点

与之对应){cke-j2πm
/M,m=0,1,2,…,M-1},c莠k=cke-j2πm

/M,则

∑
N-1

k=0
|c莠k|2 ≈∑

N-1

k=0
|cke-j2πm/M|2=∑

N-1

k=0
|ck|2

因此,∑
N-1

k=0
|c莠k|2 与θ 无关,对F(θ

~
)求导取最大值的过程可忽略∑

N-1

k=0
|c莠k|2 项

d
dθF

(θ
~
)=∑

N-1

k=0
Im{c莠*kx(k)e-jθ

~
}

令等式的右边为零,可得到载波相位估计结果。
据此可以构造误差信号,则

e(k)=Im{c莠*kx(k)e-jθ
~

}

可由误差信号构造Costas环路以实现对当前相位估计值的更新。c莠k 的示意图如图3-53
所示。
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图3-53 c莠k 的示意图

关于此部分的深入研究可参见文献[37]。

2)
 

低信噪比情况

为简化分析过程,本节以PSK调制为例,说明在低信噪比下简化的非数据辅助的相位

估计方法,其结果可推广到其他多种调制方式。记 M 进制的PSK调制的星座点为{c~k=
ej2πm/M},m=0,1,…,M-1,式(3-117)似然函数可表示为

Λ(r|θ
~
)=C∏

N-1

k=0

1
M∑

M-1

m=0
exp-

2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}    
其中,C 是一个独立于θ的正常数。为了简化运算,对似然函数取对数且省略常数lnC,可得

lnΛ(r|θ
~
)=∑

N-1

k=0
ln 1M∑

M-1

m=0
exp-

2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}    
为了运算方便,取M 为偶数,由于

ej2π(m+M/2)/M =-ej2πm/M

则

 exp
2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}  +exp2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2π(m+M/2)/M}  
=2cosh-

2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}  
lnΛ(r|θ

~
)=∑

N-1

k=0
ln 2M∑

M/2-1

m=0
cosh

2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}    (3-118)

对式(3-118)求导数可得

d
dθ

~lnΛ(r|θ
~
)=
2Es

N0
∑
N-1

k=0

∑
M/2-1

m=0
Im{Xm(k,θ

~
)}sinh

2Es

N0
Re{Xm(k,θ

~
)}  

∑
M/2-1

m=0
cosh

2Es

N0
Re{Xm(k,θ

~
)}  

(3-119)

其中,Xm(k,θ
~
)=x(k)e-jθ

~

ej2πm/M。上式是对数似然函数的通用表达,没有严格遵循信号星

座和信噪比条件的现状。但由此可以看出给出BPSK和 MPSK的必要性。
(1)

 

BPSK。
当信噪比足够小时,式(3-119)中的sinh(x)和cosh(x)项近似为sinh(x)≈x 和

cosh(x)≈1,忽略与计算最大值无关的项,式(3-119)变为

d
dθ

~lnΛ(r|θ
~
)=∑

N-1

k=0
I(k,θ

~
)Q(k,θ

~
) (3-120)

其中,I(k,θ
~
)和Q(k,θ

~
)是x(k)e-jθ

~

对应的同相项和正交项

x(k)e-jθ
~

=I(k,θ
~
)+jQ(k,θ

~
) (3-121)
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对式(3-120)的使用方法如图3-54所示。

图3-54 低信噪比下采用BPSK调制的非数据辅助载波相位估计流程

图3-54给出了BPSK的载波相位估计流程,与图3-65中基于判决引导的相位估计流

程类似,也是一种反馈相位估计算法。定义误差函数:
 

e(k)=I(k,θ莠)Q(k,θ莠)
相位估计量的更新式为

θ莠(k+1)=θ莠(k)+γe(k)

  通过在观测周期对e(k)的求和运算,在误差闭环负反馈作用下e(k)会逐渐趋近于零,
滤波器最终将输出估计相位。

(2)
 

MPSK。
当信噪比足够小时,与BPSK中的近似不同,sinh(x)和cosh(x)项近似为sinh(x)≈

x-
x3

3
和cosh(x)≈1,忽略与计算最大值无关的项,则式(3-119)近似表示为

d
dθ

~lnΛ(r|θ
~
)=
2
M
2Es

N0  
2

∑
N-1

k=0
∑
M/2-1

m=0

[Re{Xm(k,θ
~
)}Im{Xm(k,θ

~
)}]-

2
3M

2Es

N0  
4

∑
N-1

k=0
∑
M/2-1

m=0

[Re{Xm(k,θ
~
)}]3Im{Xm(k,θ

~
)} (3-122)

由于

Re{Xm(k,θ
~
)}=

1
2x
(k)e-jθej2πm/M +

1
2x

*(k)ejθe-j2πm/M (3-123)

Im{Xm(k,θ
~
)}=

1
2j
x(k)e-jθej2πm/M +

1
2j
x*(k)ejθe-j2πm/M (3-124)

将式(3-123)和式(3-124)代入式(3-122),可以发现等式右边的第一项为零。注意到当 M>2
时,有

∑
M/2-1

m=0
ej4πm/M =0

代入式(3-122),可进一步简化为

d
dθ

~lnΛ(r|θ
~
)=-∑

N-1

k=0
∑
M/2-1

m=0

[Re{Xm(k,θ
~
)}]3Im{Xm(k,θ

~
)} (3-125)

利用式(3-125)的右边项定义误差函数:
 

e(k)=∑
M/2-1

m=0

[Re{Xm(k,θ
~
)}]3Im{Xm(k,θ

~
)}
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相位估计的更新表达式为

θ莠(k+1)=θ莠(k)+γe(k)

  MPSK的载波相位估计流程如图3-55所示。同样,通过闭环负反馈作用可使e(k)趋
近于零。

图3-55 低信噪比下采用 MPSK调制的非数据辅助载波相位估计流程

3)
 

通用锁相环技术

通过简化以上非数据辅助载波相位同步技术环路结构,就得到了锁相环结构,如图3-56
所示。

图3-56 通用锁相环结构框图

锁相环(Phase
 

Lock
 

Loop)是一个能够跟踪输入信号相位的闭环自动控制系统。它具

有载波跟踪特性、调制跟踪特性、低门限特性以及易于集成等优点,因此普遍应用于载波提

取、频率合成、调制解调、视频声频解码等无线电技术的各个领域。
锁相环是通过相位负反馈控制,使系统输出信号相位锁定在输入信号的相位上。锁相

环由鉴相器(Phase
 

Detector,PD)、环路滤波器(Loop
 

Filter,LF)和压控振荡器(Voltage
 

Controlled
 

Oscillator,VCO)3个基本部件组成[29]。
在环路开始工作时,通常输入信号的频率与压控振荡器未加控制电压时的振荡频率是

不同的。两信号之间的相位差经鉴相器变为电压信号,通过控制压控振荡器产生不同的频

率信号,通过不断地反馈比较输入信号与该信号的相位差值使二者相位达到一致,最终使整

个环路达到稳定状态。此时,输入信号和压控振荡器输出信号之间的频差为零,相位差不再

随时间变化,误差控制电压为一固定值,这时环路就进入所谓“锁定”状态。以上就是环路工

作的大致过程。
鉴相器是一个相位比较部件,用来检测输入信号相位θi(t)和反馈信号相位θo(t)之间

的相位差θe(t)。输出的误差信号ud(t)与相差信号θe(t)之间存在如下关系:
 

ud(t)=f[θe(t)]
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  鉴相器存在多种类型,可以分为两类[4]:
 

一类是相乘器电路,它是把输入信号波形与输

出信号波形的乘积进行平均,从而获得直流的误差输出。这类鉴相器通常称为模拟鉴相器,
其线性区较小,约为π/6。正弦鉴相器即为该类的代表。

另一类是序列电路,它的输出电压是输入信号过零点与反馈电压过零点之间时间差的

函数。其输出只与波形的边沿有关,适用于方波或通过限幅的正弦波输入,常用数字电路构

成,称为数字鉴相器。它的线性鉴相范围较宽,可达2π。鉴相范围是衡量鉴相器性能优劣

的重要指标,鉴相范围越宽,鉴相器的性能越好。

表3-6 鉴相算法及特性[3]

鉴
 

相
 

算
 

法 频率误差表达式 应
 

用
 

环
 

境

sign(IeQe) sin(θe) 高信噪比时使用最佳,运算量较低

IeQe sin(2θe) 低信噪比时使用最佳,运算量适中

Qe/Ie tan(θe) 高低信噪比时次最佳,运算量较高

arctan(Qe/Ie) θe 高低信噪比时最佳,运算量较高

最常用的正弦鉴相器可以用乘法器实现,参见图3-57,具有如下特性:
 

ud(t)=Kdsin[θe(t)]
式中,Kd 为鉴相器增益,乘法器输出的高频项[2ω0+θ1(t)+θ2(t)]由后面的环路滤波器给

消除,因此,不考虑该高频项。

图3-57 鉴相器原理框图

(1)
 

锁相环的性能。
锁相环分为窄带和宽带锁相环两种。假设输入信号中加入了噪声且携带的信息包含在

频率或相位中,锁相环的任务是重构原始信号,并尽可能消除噪声的影响。此时PLL可以

看作是让信号通过、让噪声滤除的滤波器,通过很窄的带宽可以剔除大量噪声的影响。当锁

相环的带宽很大时,PLL有快速响应能力,可以作为一个伺服机构。锁相环的带宽常定义

为噪声带宽,即常说的环路噪声带宽,定义如下:
 

BL=∫
∞

0
|H(f)|2df

  对于理想二阶(有源比例积分滤波器)环路,其环路噪声带宽为

BL=
ωn

8ξ
(1+4ξ2)

  环路的噪声带宽反映了环路对噪声的抑制作用,噪声带宽越小,环路越窄,环路对噪声

的抑制能力越强。环路噪声带宽越宽,锁定时间越快。工程上,环路噪声带宽不超过参考频

率的1/10。
(2)

 

锁相环的指标。
锁相环的捕获和跟踪性能指标有同步带、稳态相差、捕捉带、快捕带、锁定时间等。锁相



109  

环的同步带指在锁定状态下,输入频率缓慢变化,压控振荡器可以跟踪的范围。理想二阶环

的同步带为无穷大。捕捉带是指在环路失锁的状态下,环路通过牵引能自行锁定的最大频

差。理想二阶环路的捕捉带为:
 

Δωmax=1.8ωn(ξ+1)

  快捕带是指在环路捕捉过程中,不产生频率牵引现象,相位差在一定范围内可以进行锁

定的最大频差。
针对理想二阶环路,对于不同的输入形式,其稳态相差如表3-7所示。

表3-7 不同环路滤波器的环路相关函数[4]

相关函数 RC积分滤波器 无源比例积分滤波器 有源比例积分滤波器

相位阶跃 0 0 0
频率阶跃 Δω/k Δω/k 0
频率斜升 ∞ ∞ Rτ1/k

由此可知,理想二阶环路可以跟踪频率阶跃,且稳态误差为0,而对于频率斜升信号,则
稳态误差不为0,不适用于对多普勒成分复杂信号的跟踪。锁定时间是指环路从失锁状态

下进行跟踪,达到稳定状态的时间。锁定时间与环路带宽、噪声大小、积分时间相关。环路带

宽越大,锁定时间越短,积分时间越长,环路更新时间越长,在某种程度上会加大锁定时间。
常用锁相环路有:

 

(1)
 

平方环。
对于双边带抑制载波PAM信号、MPSK信号等调制方式,接收信号的表达式为

r(t)=s(t)+n(t)

=A(t)cos[2πfct+φ(t)]+n(t)
其中,A(t)表示符号信息;

 

φ(t)是载波相位;
 

n(t)是加性噪声;
 

fc 是载频。由于A(t)是双

极性独立等概率分布的,因此s(t)是抑制载波信号。对r(t)求平方可得

y(t)=s2(t)+2s(t)n(t)+n2(t) (3-126)

  因为调制信号是一个循环平稳随机过程,所以s2(t)是一个循环平稳随机过程,s2(t)的
数学期望是

E[s2(t)]=
1
2E
[A2(t)]+

1
2E
[A2(t)]cos(4πfct+2φ)

  平方信号经过一个中心频率为2fc 的带通滤波器,再通过二分频,则可以恢复出载频信

号。由于滤波器带宽不能太窄,否则将引起严重的相移,因此所恢复出的载频信号中会有接

收信号的残余分量,造成同步性能损失。所以大多数解调器都采用锁相环获得频偏为2fc

的信号。由于锁相环的环路滤波器带宽比前级带通滤波器的带宽要窄得多,因此可以获得

性能较好的载频信号。载频信号的恢复过程如图3-58所示。
输入锁相环的信号经鉴相器、环路滤波器得到VCO控制电压,等效鉴相器输出为

Kd=Ksin2Δφ
其中,相位误差为Δφ=φ-φ莠。平方律运算使得锁相环输入端的噪声增强,从而增加了相位

误差的方差。式(3-126)的噪声分量2s(t)n(t)、n2(t)在以2fc 为中心的频带内有功率谱。
由于环路带宽BL 远小于带通滤波器带宽BBP,锁相环输入端的总噪声谱在环路带宽内可视
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图3-58 载频信号的恢复过程

为常数,相位误差的方差可表示为

σ2φ =1/(γLSL)
其中,SL 被定义为平方律损失[38,39],表示为

SL=
1

1+
BBP/(2BL)

γL

(3-127)

其中,γL 为信噪比

γL=BBP/(2BL) (3-128)

  由式(3-127)可见,SL<1,故S-1
L 表示相位误差方差的增加,该相位误差是由信号的平

方引起的。结合式(3-128)可知该损失为3dB。在工程上不但用平方律法提取载波,还有 M
次方律法,将在下面进行详细介绍。显然乘方的次数越高,引起的相位均方误差越大。需要

注意的是,上述载波同步方法的参考载波存在360°/M 的相位模糊,解决方法是在信号发射

端采用差分编码,在接收端采用差分解调或在相干解调之后采用差分译码。
(2)

 

Costas环。

Costas环是二阶锁相环,它的基本结构[40]如图3-59所示。

图3-59 数字Costas环原理框图

设输入的卫星信号是BPSK调制的。输入信号经过AD采样后可以看作是一个离散数

字序列。所以第k个采样时刻,I路和Q路的信号的表示分别为

SI(k)=Uim(k)cos[ωck+θi(k)] (3-129)

SQ(k)=Uim(k)sin[ωck+θi(k)] (3-130)
其中,m(k)的大小是±1,ωc 为输入载波角频率,θi(k)为初始相位,Ui为输入信号的幅度。
数字压控振荡器 NCO 输出信号表达式 见 式(3-131),经 过90°相 移 后 输 出 的 信 号 见

式(3-132)。
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uo1(k)=cos[ωok+θo(k)] (3-131)

uo2(k)=cos[ωok+θo(k)] (3-132)
其中,ωo 为NCO输出信号的载波角频率,θo(k)为NCO输出信号的初始相位。

假设以NCO输出的频率作为基准频率,可以定义式(3-133)。I路和Q路的信号的表

示分别见式(3-134)和式(3-135)。

θ1(k)=(ωc-ωo)k+θi(k)=Δωk+θi(k) (3-133)

SI(k)=Uim(k)cos[ωok+θ1(k)] (3-134)

SQ(k)=Uim(k)sin[ωok+θ1(k)] (3-135)

  输入信号与NCO输出信号分别相乘再低通滤波后可得

I(k)=
1
2m(k)Uicosθe(k)

Q(k)=
1
2m(k)Uisinθe(k)

θe(k)=θ1(k)-θo(k)
得到I(k)和Q(k)后,使用表3-6所列鉴相算法就可以得到相位估计值。

图3-60 锁频锁相结合方式[41]

(3)
 

锁频锁相相结合技术。
从以上介绍的锁频环和锁相环结构可

知,锁频环具有相对较宽的环路带宽、适用于

信号同步初期的载波频率捕获环节,而锁相

环具有相对较高的同步精度适用于信号同步

后期的载波跟踪环节。因此根据高动态、低
信噪比下环路跟踪特点的分析,采用锁频加

锁相结合的方式达到既能跟踪动态信号,同
时降低跟踪误差,提高跟踪精度的效果。锁

频加锁相结合的框图如图3-60所示。
图3-60中输入的带频偏及频率变化过

程的信号经锁频环输出后调整锁相环VCO的中心频率,这样进入到锁相环的频偏较小,锁
相环的环路噪声带宽可以做到很窄,因此可以在较低噪声的情况下使用。经锁相环进行调

整后的输出送给下一轮的锁频环的VCO,图3-60中锁频环和锁相环之间的预检积分时间

需呈倍数关系。

2.
 

开环非数据辅助载波相位同步

闭环估计方法引起反馈结构存在估计时间长的问题,不利于突发传输模式下的数字卫

星信号接收。下面以PSK信号为例介绍直载波相位开环估计方法。
重写对数似然函数表达式:

 

lnΛ(r|θ
~
)=∑

N-1

k=0
lnT(k,θ

~
) (3-136)

T(k,θ
~
)=
1
M∑

M-1

m=0
exp

2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}  (3-137)

利用



112  

2Re{x(k)e-jθ
~

ej2πm/M}=
1
2x
(k)e-jθ

~

ej2πm/M +
1
2x

*(k)ejθ
~

e-j2πm/M

由于

exp
2Es

N0
Re{x(k)e-jθ

~

ej2πm/M}􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 p

  
=∑

∞

p=0

1
p!

Es

N0  
p

∑
q

p=0

p
q  xq(k)[x*(k)](p-q)ej(p-2q)θ

~

e-j2πm(p-2q)/M (3-138)

将式(3-138)代入式(3-137),可得

T(k,θ
~
)=∑

∞

p=0

1
p!

Es

N0  
p

∑
q

p=0

p
q  xq(k)[x*(k)](p-q)ej(p-2q)θ

~

A(p-2q) (3-139)

其中,A(p-2q)=
1
M∑

M-1

m=0
e-j2πm(p-2q)/M。

注意:
 

除了p-2q=lm,l=0,±1,±2,…,A(p-2q)=0,将这一结构用于式(3-139)
可得

T(k,θ
~
)=1+

1
M !

Es

N0  
M

Re{xM(k)e-jMθ
~

} (3-140)

将式(3-140)代入式(3-136),并利用lnx≈1+x,忽略无关项,可得

lnΛ(r|θ
~
)≈Ree-jMθ

~

∑
N-1

k=0
xM(k)  

则载波相位估计的表达式可写为

θ莠=1Marg∑
N-1

m=0
xM(k)  (3-141)

  非数据辅助载波相位开环估计的流程如图3-61所示。

图3-61 非数据辅助载波相位开环估计流程图

这是熟悉的M 次方同步器,框图如图3-61所示。式(3-141)非常适用于数字应用环

境。由于arg函数的取值范围为[-π,π],因此该算法估计范围为[-π/M,π/M]。这对应

于相位估计中的M 重相位模糊问题,可采用差分编解码去除。
由于对任何PSK调制cM

k =1,所以

xM(k)=ejMθ +N(k) (3-142)
其中,N(k)是零均值噪声项,包括信号与噪声和噪声与噪声的乘积项。通过 M 次方操作,
调制信息已被剔除,再通过对式(3-142)在观测间隔内取平均可以实现对 N(k)的平滑滤

波,最终得到近似于ejMθ 的滤波结果。图3-62是利用 M 次方律法对QPSK调制信号进行

相位估计的仿真结果。对于频率残差对估计结果的影响,分析表明,其结果和前几节介绍的

数据辅助载波相位估计方法得到的结论是类似的。图3-62中估计结果不受滚降系数影响,
是因为仿真假设满足奈奎斯特条件。如图3-62所示,在高信噪比条件下该算法估计方差可

达到 MCRB,但是在中低信噪比条件下该算法表现不佳。针对这一问题,A.J.Viterbi
 

&
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图3-62 非数据辅助载波相位估计方差与信噪比关系的仿真结果

A.M.Viterbi提出了V&V算法[42]。该算法是 M 次方律法的一种变形扩展,研究了去除

MPSK信号中调制信息的非线性方法,并在不同的剩余频差和SNR条件下给出了相应的

最佳非线性处理。首先将式x(k)写作x(k)=ρ(k)eϕ
(k),并将xM(k)代入式(3-141),可得

y(k)=F[ρ(k)]ejMϕ(k) (3-143)
其中,F[ρ(k)]是ρ(k)的实非线性函数。由此可得

θ莠=1Marg∑
N-1

m=0
F[ρ(k)]ejMϕ(k)  

  当F[ρ(k)]=ρM(k)时,V&V算法等价于M 次方同步器,但研究发现,当F[ρ(k)]取
小于M 次的阶数,比如F[ρ(k)]=ρ2(k)或者F[ρ(k)]=1时,根据信噪比和星座点数不同

V&V算法可以实现更好的估计性能。例如,Es/N0=6dB,QPSK 调制方式下相较于

MCRB,F[ρ(k)]=ρ4(k)的估计方差损失4dB,而F[ρ(k)]=1和F[ρ(k)]=ρ2(k)的估计

方差损失分别是3dB和2.6dB。
还可将V&V算法扩展至频偏估计领域,设θ=ω0+ω1k,ω0=Mθ0,ω1=2πfT,对应的

最小二乘估计器为

[f莠,θ莠]=argmin
f,θ

J(f,θ)

J(f,θ)=∑
N-1

k=0
|y(k)-CejM(2πfTk+θ)|2

其中,C 为设计参数,T 为符号周期。对上式求导并令其为零可得(f,θ)的估计式:
 

f莠=argmax
f

1
L0
∑
N-1

k=0
y(k)e-jM·2πfTk 2 (3-144)

θ莠=1Marg ∑
N-1

k=0
y(k)e-jM·2πf莠Tk 2

  (3-145)

  事实上,若认为非线性变换后的结果y(k)是一个噪声中的复正弦信号,则式(3-144)给
出的估计式与文献[43]中给出的单频信号的最大似然频率估计方法是等价的。可以证明,
式(3-144)与式(3-145)是渐近无偏和一致估计式,并且在高SNR下是几乎渐近有效估

计[44]。式(3-144)中的求和项实际上对应着N 点序列y(k)的傅里叶变换,在实际应用时通
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常用DFT来计算,即

ω莠1=
2π
N1
argmax∑

N-1

k=0
y(k)·e

-j
2πkm
N1 2

  为了获得较高的频率分辨度,需要取较大的N。这样即使是利用了FFT算法,所需的

运算量也是相当可观的。另外,当数据观察长度较短时,DFT的频谱泄漏现象会比较严重,
这将导致估计结果容易受到噪声的影响。

以上分析均是基于载波频率参数理想同步的前提下,对于存在载波频偏情况下的讨论

可参见文献[42],结果与数据辅助下的载波相位同步类似,退化主要表现为两种形式:
 

(1)
 

与数据辅助载波相位估计一样,相位估计方差会随着频偏|fd|的增加而增加;
 

(2)
 

相位估计值会偏移观测间隔中心点2πmMfdT,m 表示符号周期数。
不同的是同等条件下相位估计偏差小于数据辅助载波相位估计偏差 M 倍,这是由于

M 次方律操作引起的。
另外给出QAM 调制信号的估计过程,设QAM 信号为ck=ak+jbk,ck=ak+jbk 和

ck=ak+jbk 是均值为零且相互独立的随机变量,其二阶矩和四阶矩分别是E{a2i}=E{b2i}=
C2,E{a4i}=E{b4i}=C4,对于匹配滤波器输出信号x(k)=ckejθ+n(k),它的四次方的数学

期望为

E[x4(k)]=2(C4-3C2
2)ej4θ

由于(C4-3C2
2)>0,所以有如下相角等式:

 

arg{E[x4(k)]}=4θ
当利用x4(k)的采样平均值近似期望值E[x4(k)]时,可得到相位估计结果:

 

θ莠=arg∑
L0-1

k=0
x4(k)  4

在高信噪比下,上式估计结果可达到MCRB[2]。对于一般QAM调制,它的估计方差会随着

星座点数的增加远远偏离于 MCRB。关于频偏对QAM调制的影响可参见文献[45]。

3.3.2 数据辅助载波相位同步

数据辅助载波相位同步是指利用接收信号中已知的数据符号信息(导频)辅助进行载波

相位估计,并将估计结果应用于后续数据段的载波相位偏移的校正,以消除载波相位对数据

符号判决的影响。
假设经混频得到的基带信号可表示为

r(t)=s(t)+n(t)=e
j(2πfdt+θ)∑

i
cig(t-iT-τ)+n(t) (3-146)

其中,n(t)为高斯加性噪声,实部和虚部相互独立均服从正态分布 N(0,σ2);
 

fd 是频率偏

移,θ是待估计载波初始相位,τ是传输信道延时,{ci}是已知数据符号,T 是符号周期,g(t)
是脉冲成形滤波函数。为了简化估计过程,假设参数τ、fd 已知,针对待估计未知量θ建立

似然函数:
 

L(r|θ)=
1
2πσ
e

-
1

2σ2
(r(t)-s(t))2

=
1
2πσ
exp-

1
2σ2
(r(t)-Ae

j(2πfdt+θ))2  
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由于

|r(t)-cke
j(2πfdt+θ)|2=|r(t)|2+|ck|2-2Re{r(t)·cke

j(2πfdt+θ)}

|r(t)-s(t)|2=|r(t)|2+|s(t)|2-2Re{r(t)·s*(t)}
去掉常系数、相位无关项和已知项后可得

Λ(r|θ)=exp
1
σ2∫

T0

0
Re{r(t)s*(t)}dt  (3-147)

  对式(3-147)取对数可得对数似然函数

lnΛ(r|θ)=
1
σ2
Re∫

T0

0
r(t)s*(t)dt  (3-148)

  将式(3-146)代入式(3-148)右边积分项:
 

∫
T0

0
r(t)s*(t)dt=e-jθ∑

i
c*

i∫
T0

0
r(t)e

-j2πfdt·g(t-iT-τ)dt

考虑到匹配滤波特性,上式可表达为

∫
T0

0
r(t)s*(t)dt=e-jθ∑

N-1

k=0
c*

kx(k)

其中,N=T0/T,T 是符号周期;
 

x(k)是在kT+τ时刻的波形采样值。
式(3-148)可表示为

Λ(r|θ)=Ree-jθ∑
N-1

i=0
c*

ix(k)  
由于对数函数的单调性,对上式取极值可得相位估计公式:

 

θ莠=arg∑
N-1

k=0
c*

kx(k)  (3-149)

其中,arg{·}表示取相位。图3-63给出了以上 ML相位估计的流程图。

图3-63 ML载波相位估计流程图

1.
 

载波相位估计的性能分析

根据3.3.1节的最大似然估计算法,当信噪比足够大并且g(t)*g(-t)
Δh(t)(理想

匹配滤波器)时,估计量可以获得达到克拉美罗界的估计精度。其中,

h(kT)=
1, k=0
 
0,k≠0 

  根据第2章中的同步估计理论,理想同步下克拉美罗界等于修正克拉美罗界。我们只

需证明式(3-149)可达到修正克拉美罗界:
 

MCRB(θ)=
1

2L0·Es/N0

考虑匹配滤波器的输出:
 

x(t)=ejθ∑
i
cih(t-iT-τ)+n(t)
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其中,噪声项为

n(t)Δ[w(t)e-j2πft]*g(-t)
  易知,n(t)的实部和虚部相互独立,且对应功率谱密度均为 N0,信号能量Es=C2/2,

C2=E[|ci|2](参见文献[2]附录2.A)。故

N0=
C2

2Es/N0
(3-150)

在kT+τ时刻对x(t)采样,可得

x(k)=ejθck +n(k) (3-151)
将式(3-151)两边同乘以c*

k ,可得

c*
kx(k)=ejθ[|ck|2+c*

kn'(k)] (3-152)
其中,n'(k)=n(k)e-jθ,n'(k)的实部和虚部是零均值且相互独立的随机变量,功率谱密度

都是N0。将式(3-152)代入相位估计公式(3-149)

θ莠=arg{ejθ(1+NR+jNI)} (3-153)
其中,

NR+jNI=
∑
L0-1

k=0
c*

kn'(k)

∑
N-1

k=0
|ck|2

当NR<<1和NI<<1时,arctanNI≈NI,式(3-153)可近似为

θ莠 ≈θ+NI

  由于NR、NI均值为零,可知θ莠 是θ的无偏估计。估计方差为

var{θ莠-θ}=E{N2
I}=

N0C2

L0
E
1
􀭺C2
2  (3-154)

其中,􀭺C2 是|ck|2 的算术平均,表示为

􀭺C2=
1
L0
∑
L0-1

k=0
|ck|2

  将式(3-150)代入式(3-154),可得式(3-154)的变换形式:
 

var{θ莠-θ}=
C2
2

2L0·Es/N0
E
1
􀭺C2
2  (3-155)

  随着观测时长T0 和数目L0 的增加,算术平均􀭺C2
2 趋近于期望平均C2

2,式(3-155)可近

似为

var{θ莠-θ}=
1

2L0·Es/N0

由此可知,基于 ML的载波相位估计的方差达到了 MCRB。

2.
 

频率残差对载波相位估计的影响

上面关于相位估计误差的分析是基于观测点起始位置在时间原点的假设。但是在实际

应用中将时间原点定位于观测间隔的中间点更具一般性。因此,假设观测间隔中间点作为

时间原点t=mT,如图3-64所示。
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图3-64 以t=mT 为中心的观测间隔

为了简化估计过程,我们进一步假设符号周期数为偶数值。由此可得相位θ的最大似

然估计:
 

θ莠=arg 1L0
∑

m+(L0-1)/2

k=m-(L0-1)/2
c*

kx(k)  (3-156)

  为了简化分析过程,假设系统调制方式采用相移键控调制(PSK),残留频差Δf=f莠d-
fd 远小于1/T,匹配滤波满足奈奎斯特条件。因此有

x(t)=[r(t)e
-j2πf莠dt]*g(-t)

将式(3-146)代入上式可得

x(t)=ejθ∑
i
ci[e

j2πfdtg(t-iT-τ)]*g(-t)+n(t)

  根据假设条件g(t-iT-τ)主要取值在kT+τ的附近小范围内并且|fdT|<<1,可将
 

e
j2πfdt 近似为e

j2πfdT。由此可得

x(t)=ejθ∑
i
cie

j2πfdTh(t-iT-τ)+n(t)

  在kT+τ时刻的采样值为

x(k)=ckejθe
j2πkfdT +n(k)

由于|ck|2=1,则

c*
kx(k)=ejθ[e

j2πkfdT +n'(k)]

其中,n'(k)Δn(k)c*
ke-jθ。最终代入式(3-156)可得相位估计:

 

θ莠=argejθ 1
L0

∑
m+(L0-1)/2

k=m-(L0-1)/2
e
j2πkfdT +NR+jNI

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁  (3-157)

其中,

NR+jNI
Δ1
L0

∑
m+(L0-1)/2

k=m-(L0-1)/2
n'(k)

由于

1
L0

∑
m+(L0-1)/2

k=m-(L0-1)/2
e
j2πkfdT =

sin(πfdL0T)
Nsin(πfdT)

e
j2πmfdT

式(3-157)可改写为

θ莠=arg{e
j(2πmfdT+θ)(1+VR+jVI)} (3-158)
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其中,
 

VR
ΔNR·e

-j2πmfdT sin(πfdL0T)
Nsin(πfdT)

VI
ΔNI·e

-j2πmfdT sin(πfdL0T)
Nsin(πfdT)

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

VR 和VI是均值为零的随机变量,方差为

σ2v=
1

2L0·Es/N0

sin(πfdL0T)
Nsin(πfdT)
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥
􀪁
􀪁 2

  设信噪比足够高,VR<<1,VI<<1,由式(3-158)可推知

θ莠 ≈θ+2πmfdT+VI (3-159)

  由于观测间隔的时间原点取为中间点,所以由上式得到的相位估计是有偏的。估计的

方差为

var{θ莠-θ}=
1

2L0·Es/N0

sin(πfdL0T)
Nsin(πfdT)
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 2 (3-160)

  由于
sin(πfdL0T)
L0sin(πfdT)

<1,因此它的方差大于 MCRB。由式(3-159)和式(3-160)可知,当

估计时间点定位在观察间隔的非起始位置时,估计值会受载波频率残差的影响。

3.3.3 基于判决反馈的载波相位估计技术

1.
 

硬判决反馈载波相位同步

  3.3.2节讨论的数据辅助的载波相位估计算法是开环前向结构。当数据符号未知时,
一种实现载波相位估计的方法是利用数据符号的抽样判决结果,构建基于数字锁相环的判

决反馈载波同步架构,称为基于判决反馈的载波相位估计技术,这种闭环结构适用于小频偏或

者无频偏只存在载波相位偏移的情况,其算法应用的前提条件是输入信号已实现定时同步。

1)
 

反馈结构中的相位模糊问题

假设载波频率偏移和符号延迟已实现理想同步,式(3-149)中给出的已知量ck 用符号

估计值c莠k 代替得到的相位估计表达式为

θ莠=arg∑
N-1

k=0
c莠*kx(k)  (3-161)

但是这里存在一个问题,就是由未知载波初始相位引起的相位模糊问题,参见式(3-151),由
于初始相位的存在会引起判决结果的相位偏移。相位偏移示意图如图3-65所示。

图3-65 相位偏移示意图
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以QPSK调制为例,初始相位θ=π/4。若满足奈奎斯特条件,则

x(k)=ckejπ
/4+n(k)

在这种条件下,判决结果正好落在ck 和ckejπ
/2 的判决区域分界线上,致使判决结果被判为

ck 和ckejπ
/2 的概率各为50%。由此所得的判决结果可表示为

c莠k =cku(k)+ckejπ
/2[1-u(k)]

式中,u(k)是一个取值为0或者1的随机变量,代入式(3-151)可得

∑
N-1

k=0
c莠*kx(k)=ejπ/4∑

N-1

k=0
u(k)+e-jπ/4∑

N-1

k=0

[1-u(k)]

  考虑到噪声的随机性,为了简化分析过程省略了噪声项。从上式可看出,所得判决结果

是一个随机量,已经失去了进行相位估计的意义。因此,如果采用基于判决反馈的载波相位

估计方法进行相位同步,则必须首先解决载波初始相位带来的相位模糊问题。下面介绍两

种相关算法。

2)
 

方法1
采用闭环结构,使用前一段N 点符号值估计当前N 点符号值的相位,即

θ莠(k)=arg ∑
k-1

l=k-N
c莠*lx(l)  

环路结构如图3-66所示。

图3-66 相位恢复环路示意图

一次反馈过程是首先将前一鉴相结果θ莠(k)作用于x(k),再将旋转后的x(k)送入鉴相

器,此时鉴相器输入的残留相位偏差为θ-θ莠(k)。经多次反馈迭代后,θ-θ莠(k)趋近于0,也

即θ莠(k)最终会稳定在真实θ附近。
虽然使用前一观测间隔内的N 点信号的相位估计值校正当前时刻采样值中的相位偏

差,可以解决由初始相位引起的星座点位置旋转所带来的误判决问题,但是θ莠(k)也可能最

终稳定于θ+k
2π
M

处,其中 M 为调制阶数。以 QPSK为例,M=4,反馈环的作用结果是

θ莠(k)趋近于θ,θ+
π
2
,θ+π,θ+

3π
2
,…。这种相位模糊是由信号的旋转对称性决定的,只采

用方法1无法消除,需要使用差分编码解决。

3)
 

方法2
同样采用闭环结构,但是方法2是基于当前观测间隔内的数据进行相位估计的,其基本思

想是采用回归方法计算似然函数导数零值点以得到似然函数的最大值。环路结构如图3-67
所示。

对数似然函数的导数为
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图3-67 Costas相位跟踪环

d
dθlnΛ

(r|θ)=∑
N-1

k=0
Im{c*

kx(k)e-jθ}

当导数为零时,对应θ为估计结果θ莠。由此可得图3-67中的误差函数产生器为[37]

e(k)=∑
N-1

k=0
Im{c*

kx(k)e-jθ莠(k)} (3-162)

则误差输出e(k)趋近于零时,θ莠(k)将趋近于θ(k)。

如图3-67所示,误差输出e(k)经滤波器的递推算法,得到θ(k)的估计值θ莠(k)。滤波

器的传递函数为

θ莠(k+1)=θ莠(k)+γe(k) (3-163)

式中,γ 是可调整的步长参数。在查找表中存储e-jθ(k)。利用对应关系θ莠(k)→e-jθ莠(k)可获得

映射结果e-jθ莠(k)。将该结果与采样信号x(k)相乘,从而消除x(k)中的附加初始相位θ(k),
消除未知载波相位对数据检测判决的影响。可知,上述载波相位估计流程是一个闭环反馈

的过程。

4)
 

捕获和跟踪特性

为了进一步研究相位的捕获特性,首先定义误差信号e(k)的数学期望值为相位误差发

生器的S曲线,即

S(φ)
ΔE{e(k)|φ}

其中,φ
Δθ-θ莠,在实验中S(φ)可在开环情况下通过测量一定观测时间间隔内误差信号的

平均值获得。开环结构示意图如图3-68所示。

图3-68 S曲线测试示意图

增加环路噪声分量,相位误差可表示为

e(k)=S[θ-θ莠(k)]+N(k)
代入式(3-163),可得迭代公式,即
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θ莠(k+1)=θ莠(k)+γS[θ-θ莠(k)]+γN(k)
  图3-69描述了载波相位的闭环结构,其中数字滤波器由虚线框出。不考虑环路噪声的

情况下,当S[θ-θ莠(k)]=0(θ莠(k)=θ莠eq=常数)时,环路达到稳定状态。对应S曲线示意图

如图3-70所示。

图3-69 锁相环路等效模型

  
图3-70 稳态和非稳态零值点

根据环路结构,只有在S(φ)与φ 成正比的零值点(正斜坡)S(φ)会逐渐收敛于零值点,
环路才能达到稳定状态;

 

在S(φ)与φ 成反比的零值点处,由于负反馈作用,S(φ)会向背离

零值点的方向变化(如图3-70中的箭头所示),环路无法达到稳态。
以QPSK调制方式为例分析这种相位估计方法的捕获跟踪特性。匹配滤波器的输

出为

x(k)=ckejθ +n(k) (3-164)
检测判决输入为

y(k)=cke
j(θ-θ莠)

+n'(k)

=ckejφ +n'(k)

式中,n'(k)=n(k)e-jθ莠。在信噪比较高时,检测判决输出为

c莠k =ckejm
(φ)π/2 (3-165)

  由于QPSK各符号之间的相位误差在±
π
4

之间,故m(φ)是整数且满足[46]

φ-m(φ)
π
2 <

π
4

将式(3-164)和式(3-165)代入误差信号式(3-162)中,由于|ck|2=1,可得

e(k)=sinφ-m(φ)
π
2

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 +Im{c*
kn(k)e-j[θ+m(φ)π/2]}

式中,第2项是一个零均值随机变量,因此上式取期望可得

S(φ)≈sinφ-m(φ)
π
2

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

  图3-71给出了有噪声和无噪声情况下的无编码QPSK调制系统的S曲线[2]。
如图3-71所示,在(-π,π]范围内,S曲线存在4个稳态过零点,只有φ=0时才能得到

正确的相位估计结果。但是根据S(φ)的值无法判决是哪一个稳态零点,这就导致在(-π,
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图3-71 无编码QPSK的S曲线

π]范围内存在四重相位模糊问题。由此可见,方法2同样存在调制方式引起的相位模糊问

题,只有误差φ 在(-π/4,π/4]内才能保证判决的正确性。此外,根据直接判决原理可知,
当y(k)处于判决边界时噪声项会对判决结果产生关键影响。从图3-71可看出,在噪声作

用下S(φ)的曲线的不连续处会被弱化平滑。
需要注意的几点:

 

(1)
 

以上是针对QPSK调制方式的分析,不难得知,在(-π,π]范围内S曲线的稳态过

零点数是与调制方式有关的,对于8PSK,其在(-π,π]范围内的稳态过零点数为8,以此类

推,可以得到其他阶数调制方式的过零点数,并绘制S曲线。
(2)

 

“环路挂起”现象:
 

这是Costas环中存在的一个问题,经常出现在相位捕获阶段。
假设相位估计初始值位于非稳态零点附近,随着环路反馈作用S(φ)将向稳态过零点移动。

但是由于此时扰动量S[θ-θ莠(k)]过小,环路主要受噪声项的影响。这就造成θ莠(k)会在一

段时间内一直徘徊在初始值附近。虽然在反馈作用下θ莠(k)最终会跳出非稳态过零点范围,
但这一现象会使捕获时间过长。这对于实时性信号处理要求较高的系统是不允许存在的。
关于锁相环路挂起问题的深入讨论参见文献[47]。

(3)
 

“跳周”现象:
 

是指当(开环或闭环)环路收敛,相位估计θ莠(k)在真实相位θ波动时,

受噪声项影响产生的大的相位偏移使θ莠(k)脱离真实相位θ,转到邻近稳态点θ+2π/M,也
可以理解为由瞬时强噪声干扰造成的相位模糊。这是在环路设计中应该避免的问题。关于

“跳周”现象的深入研究参见文献[48]。

2.
  

软判决反馈载波相位同步

传统的判决引导载波相位同步采用符号硬判决,这种方法在低信噪比下的性能随着符

号判决可靠性的下降而恶化。为了减小判决错误造成的影响,相关学者提出采用发送符号

的 MMSE
 

估计代替符号硬判决[31]。下面,首先推导非数据辅助模式中的 MMSE符号判决
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的规则。第k个发送符号ck 的 MMSE估计可以表示为

c莠kMMSE=∑
M-1

i=0
ckP(ck =αi|y,θ)

式中,P(ck|y,θ)表示给定参数θ=(τ,θ)T 时符号ck 的后验概率,M 为调制信号星座几何

的大小。利用贝叶斯公式,P(ck|y,θ)可重新表示为

P(ck|y,θ)=∑
{c}\ck

Pr(c|y,θ)=
∑
{c}\ck

p(y|c,θ)P(c)

∑
c
p(y|c,θ)P(c)

(3-166)

式中,p(y|c,θ)为条件似然函数,P(c)为符号序列c=[c0,c1,…,cK-1]的先验概率,{c}\ck 表

示除ck 以外c中的变量。
对于非数据辅助模式,可以假设发送的符号独立同分布。因此,符号序列的概率为

P(c)=
1
MK
, ∀c∈CK (3-167)

式中,K 为序列c的长度,CK 表示c的MK 种可能的组合所构成的几何。联合概率密度函

数p(y|c,θ)可以表示为

p(y|c,θ)=∏
k
p(yk|ck,θ) (3-168)

将式(3-167)和式(3-168)代入式(3-166)可得

P(ck|y,θ)=
p(yk|ck,θ)

∑
ck

p(yk|ck,θ)

因此,在非数据辅助模式中,符号ck 的 MMSE估计表示为

c莠kMMSE=
∑
M-1

i=0
ckp(yk|ck =αi,θ)

∑
M-1

i=0
p(yk|ck =αi,θ)

(3-169)

以QPSK调制信号为例,数据符号的 MMSE估计表示为

c莠kMMSE,QPSK=
2
2 tanh 2

2
Re{yk}

σ2  +jtanh 2
2
Im{yk}

σ2  􀭠
􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3-170)

  显然,符号的 MMSE估计是调制集内星座点的加权平均,其加权系数等于对应的后验

概率。与传统的符号硬判决对应,可以将式给出的符号估计称为“符号软判决”,其判决值可

以不属于调制星座集合,除非某个星座点的后验概率为1。与符号软判决相比,传统的硬判

决可以定义为

c莠kMAP=
 

argmax
ck∈C

Pr(ck|y,θ) (3-171)

式中,C 为调制星座集合。式(3-171)为符号的最大后验概率估计,该判决将最小化符号错

误概率。由于符号软判决需要计算双曲正切tanh函数,因此其计算复杂度高于符号硬

判决。

1)
 

软判决反馈载波相位同步及其理论性能分析

假设已经获得理想的载波频率和符号定时同步,匹配滤波器的输出信号表示为

rk =ckejθ +nk (3-172)
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式中,ck=cIk+jcQ
k 表示由比特[bk,1,bk,2,…,bk,M]映射得到的第k 个发送符号,并且

E{|ck|2}=1,θ表示未知的载波相位,M 为调制集合的大小,{nk=nIk+jnQ
k}表示零均值的

复高斯白噪声,其实部和虚部相互独立,并且方差均为σ2。对于 MPSK调制,ck=e
jⱳi,ⱳi∈

ΨM,ΨM 为M 进制的调制集。

研究判决反馈载波相位同步环路,其相位误差检测器的输出表示为[2]

zk(φ)=Im{e
-jθ莠krkc莠*k }=Im{ykc莠*k } (3-173)

式中,φ=θ-θ莠 为相位估计误差,(·)*表示复共轭操作,yk=rke
-jθ莠k 表示对输入信号rk 的

解旋转输出。

Gaudenzi给出了非编码系统中,式(3-173)中的c莠k 采用符号硬判决时相位同步的理论

性能分析结果[49]。在本节中将考虑符号软判决的情况。
由式(3-172)可以发现,相位偏差一方面降低了发送信号的幅度,另一方面在“同相”和

“正交”支路(I路和Q路)引入了串扰。定义有效信噪比为γeff=cos2φ/2σ2(φ)。对于BPSK
调制,σ2(φ)=σ2;

 

对于QPSK调制,σ2(φ)=σ2+(sin2φ)/2。显然,当φ=0时,γeff 与“名
义”信噪比γ 相同。假设系统采用了理想的自动增益控制(Automatic

 

Gain
 

Control,AGC)
环路和数据辅助信噪比估计,则式(3-169)中的符号软判决在BPSK调制和QPSK调制下分

别可以表示为

c莠kBPSK=tanh
2γeffyk

cosφ  (3-174)

c莠kQPSK=
2
2 tanh 2γeffyI

k

cosφ  +jtanh 2γeffyQ
k

cosφ  􀭠
􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3-175)

  下面分析软判决反馈载波相位同步的开环特性和闭环跟踪性能。

2)
 

开环特性分析

开环特性(或称为S曲线)定义为:
 

在开环下(θ莠k=0),误差检测器输出信号的期望值,
表达式为

SD(φ)=E{zk(φ)|θ莠k =0} (3-176)
将式(3-172)、式(3-173)代入式(3-176)可得

SD(φ)=E{cIkc莠Ik +cQ
kc莠Qk}sinφ+E{cQ

kc莠Ik -cIkc莠Qk}cosφ+E{c莠IkcQ
k -c莠QkcIk} (3-177)

根据 MPSK调制I、Q两路的正交性,容易得到E{c莠IkcQ
k}和E{c莠QkcIk}两项都为零。因此,

式(3-177)中的S曲线可以表示为

SD(φ)=E{cIkc莠Ik +cQ
kc莠Qk}sinφ+E{cQ

kc莠Ik -cIkc莠Qk}cosφ
对BPSK调制,式(3-177)进一步化简为

SD(φ)BPSK=E{cIkc莠Ik}sinφ (3-178)

对QPSK调制,由于有E{cIkc莠Ik}=E{cQ
kc莠Qk}和E{cQ

kc莠Ik}=-E{cIkc莠Qk},以及E{c莠IkcQ
k}=

E{c莠QkcIk},因此其S曲线为

SD(φ)QPSK=2E{cIkc莠Ik}sinφ+2E{cQ
kc莠Ik}cosφ (3-179)

  对于式(3-174)和式(3-175)给出的符号软判决,需要计算双曲正切函数,因此在计算期
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望值时无法获得积分的闭式解。Simon研究了最佳接收机中的非线性函数及其近似方

法[50]。受其启发,可以对tanh函数进行如下分段线性化:
 

tanh(x)≈
1, 1≤x
x, -1<x<1
-1, x≤-1

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

对于BPSK调制,其符号软判决近似表示为

c莠Ik =

1,
γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
≥1

γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]
cos(φ)

, -1<
γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
<1

-1,
γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
≤-1

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-180)

对于QPSK调制,I路的符号软判决近似表示为

c莠Ik =

2/2,
2γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
≥1

γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]
cos(φ)

, -1<
2γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
<1

- 2/2,
2γeff[cos(φ+ ⱳi)+nIk]

cos(φ)
≤-1

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3-181)

  利用式(3-180)和式(3-181)中符号软判决的分段线性化,可以推导式(3-178)和式(3-179)
中的E{aIka莠Ik}和E{aQ

ka莠Ik},推导过程参见文献[31]附录C,其结果为

SD(φ)BPSK= 12+γeff  erf 1
2 γeff

+ γeff􀭠
􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 -

1
2-γeff  erf 1

2 γeff
- γeff􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁
􀪁􀪁 -

 γeff

π
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 exp -

1
2-γeff  

2

γeff  -exp -
1
2+γeff  

2

γeff  􀭤􀭥

􀪁
􀪁  sinφ

SD(φ)=
2
2Ec莠Ik|cIk =

2
2
,cQ

k =
2
2  (sinφ+cosφ)+ (3-182)

 2
2Ec莠Ik|cIk =

2
2
,cQ

k =-
2
2  (sinφ-cosφ)

其中,Ec莠Ik|cIk=
2
2
,cQ

k=
2
2  和Ec莠Ik|cIk=

2
2
,cQ

k=-
2
2  的表达式为

 Ec莠Ik|cIk =
2
2
,cQ

k =±
2
2  

=
1
2 22+

cos φ±
π
4 

cosφ
γeff erf􀭠􀭡

􀪁
􀪁
􀪁

cosφ
2γeff+cos φ±

π
4 

2σ

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁 -
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 12 22-
cos φ±

π
4 

cosφ
γeff erf􀭠􀭡

􀪁
􀪁
􀪁

cosφ
2γeff-cos φ±

π
4 

2σ

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁 -

 σγeff

2πcosφ

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁 exp -
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 cosφ

2γeff-cos φ±
π
4 􀭤􀭥

􀪁
􀪁 2

2σ2  -exp -
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 cosφ

2γeff+cos φ±
π
4 􀭤􀭥

􀪁
􀪁 2

γeff  􀭤􀭥

􀪁
􀪁
􀪁

(3-183)
式(3-182)和式(3-181)对φ 求一阶偏导数并且计算其在φ=0处的值,可得BPSK调制和

 

QPSK调制相位误差检测器S曲线在原点处的斜率分别为

d
dφ
{SD(φ)BPSK}

φ=0
=
1
2+γ  erf γ +

1
2γ  - 1

2-γ  erf 1
2γ

- γ  -
γ
π

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁 exp -

1
2-γ  

2

γ  -exp -
1
2+γ  

2

γ  
􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁 (3-184)

和

d
dφ
{SD(φ)QPSK}

φ=0
=
1
2erf

γ-1
2γ  +12erfγ+1

2γ  +
 γ
2π

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁 exp -(1+γ)2

2γ  -exp-
(1-γ)2

2γ  
􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁 (3-185)

  3)
 

闭环性能分析

闭环性能表示在环路在稳态情况下(θ莠k=θk)的相位估计抖动方差。令dk 为检测器输

出的第k个相位误差的随机变化部分,即

dk =zk -E{zk}

  对一阶相位恢复环路,其稳态相位抖动方差为[2]

σ2φ =
Sf(0)
K2
d
2BLTs (3-186)

其中,Kd 为相位误差检测器S曲线在原点处的斜率,Sf(0)为dk 的功率谱密度的直流分

量。由于dk 的功率谱密度是平坦的,可得Sf(0)=var(zk)。在相位同步的稳态情况下,

E{zk}|φ=0=0。因此,稳态下的var(zk)可以表示为

var(zk)=E{(c莠IkcQ
k)2+(cIkc莠Qk)2+(c莠IknQ

k)2+(c莠QknIk)2+2(c莠Ik)2cQ
knQ

k +2cIknIk(c莠Qk)2-
 2c莠Ikc莠QkcQ

knIk -2cIkc莠Ikc莠QknQ
k -2cIkc莠IkcQ

kc莠Qk -2c莠Ikc莠QknIknQ
k}|φ=0 (3-187)

  由于E{2(c莠Ik)2cQ
knQ

k}=E{2cIknIk(c莠Qk)2}=0,式(3-187)可进一步简化为

var(zk)=E{(c莠IkcQ
k)2+(cIkc莠Qk)2+(c莠IknQ

k)2+(c莠QknIk)2-2c莠Ikc莠QkcQ
knIk -

 2cIkc莠Ikc莠QknQ
k -2cIkc莠IkcQ

kc莠Qk -2c莠Ikc莠QknIknQ
k}|φ=0 (3-188)

  对BPSK调制,式(3-188)为

var(zk)BPSK|φ=0=E{(c莠IknQ
k)2}|φ=0 (3-189)

  对QPSK调制,式(3-188)为
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var(zk)QPSK|φ=0=2E{(c莠IkcQ
k)2+(c莠IknQ

k)2}|φ=0-2[E{cIkc莠Ik}+E{c莠IknIk}]2|φ=0

(3-190)
E{cIkc莠Ik}、E{(c莠IkcQ

k)2}、E{(c莠IknQ
k)2}以及E{c莠IknIk}的推导过程参见文献[31]附录C。将

式(3-184)、式(3-185)和式(3-189)、式(3-190)代入式(3-186)可得软判决反馈载波相位同步

的稳态抖动方差。

4)
 

仿真分析

为了验证软判决反馈载波相位同步性能分析的准确性,图3-72和图3-73分别给出了

BPSK和QPSK调制在不同信噪比下相位误差检测器的S曲线。图3-72和图3-73中实线

表示利用上节中解析表达式的计算结果,符号代表相应的仿真结果,并给出了Gaudenzi论

文中导出的采用符号硬判决的结果[49],以便于性能比较。
图3-72和图3-73中对符号软判决采用分段近似的理论分析结果与仿真完全一致,并

且其S曲线与不采用近似的软判决仿真结果比较接近。采用软判决反馈的相位误差检测

器,其S曲线幅度低于相应的硬判决检测器。从式(3-170)可以看出,符号软判决实际上是

求符号的后验概率,因此软判决符号的幅度小于硬判决。最后,可以发现检测器S曲线的幅

度随信噪比的降低而逐渐减小,这是因为低信噪比下符号判决可靠性下降。此外,当相位偏

差大于45°或者小于-45°时,QPSK信号的检测器输出为零。这是因为系统假设采用了数

据辅助的信噪比估计算法,当存在±90°相位模糊时,估计得到的信噪比非常低,因此软判决

可靠性也随之下降。

图3-72 BPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器的S曲线[31]

图3-73 QPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器的S曲线[31]

图3-74和图3-75分别给出了BPSK调制和QPSK调制相位误差检测器S曲线在原点

处的斜率。从图3-74和图3-75中可以看出,检测器S曲线的斜率随着信噪比的降低而逐

渐减小。此外,采用软判决的检测器斜率小于硬判决检测器。
图3-76和图3-77分别给出了BPSK调制和QPSK调制的载波相位抖动方差,其归一

化等效环路带宽BLTs 分别设为2×10-4 和4×10-4。相应的 MCRB也在图3-76如图3-77
中给出。从图3-76和图3-77中可以发现,首先,理论分析和仿真结果是一致的。对符号软

判决分段近似的理论分析结果与直接采样tanh函数作为符号软判决的仿真结果几乎重合。
这一方面说明了本节对相位同步闭环性能分析的闭合表达式是正确的;

 

另一方面说明了在
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软判决反馈相位同步中,对tanh函数的分段近似所引入的误差很小。其次,从图3-76和

图3-77中可以看出,随着信噪比的降低,判决错误逐渐增加,符号软/硬判决反馈载波相位

同步的性能下降,其抖动方差偏离 MCRB。相对而言,QPSK调制的判决错误比BPSK调

制对信噪比的下降更加敏感,因此其抖动方差的性能恶化也更快。

图3-74 BPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器S曲线的斜率[31]

图3-75 QPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器S曲线的斜率[31]

图3-76 BPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器的抖动方差

图3-77 QPSK调制符号软/硬判决反馈相位误差

检测器的抖动方差

3.4 编码辅助载波同步算法

基于数据辅助的载波同步性能受限于导频的长度及导频的放置方式,在低信噪比条件

下,要确保较高的估计精度必须使用大量的导频,这意味着较大的发送功率及较低的频带利

用率,另外还存在估计精度较低、计算复杂度较高、低信噪比同步效果差等缺点。编码辅助

的载波同步技术充分利用译码器的可靠软信息辅助载波同步过程,参数估计精度较高,适用

于低信噪比环境。



129  

编码辅助的载波同步算法是首先根据迭代译码输出结果对载波频率和相位进行细估

计,然后将估计结果反馈回信号接收端对接收信号进行补偿。根据实现形式的不同,译码辅

助迭代载波同步按照实现方式可以分为两种:
 

一种是基于最大似然估计准则直接对未知参

数进行估计[51],包括EM(Expectation
 

Maximization,期望最大化)算法、梯度算法、APPA
(A

 

Prior
 

Probability
 

Aided)算法等;
 

另一种是将译码输出信息与传统载波同步算法相结

合,包括数据辅助联合编码辅助、锁相环联合编码辅助、因子图算法联合编码辅助、判决反馈

联合编码辅助等。本节将对编码辅助载波同步算法进行介绍,并给出其适用场景。
针对传统同步技术在低信噪比(比特信噪比4dB以下[52]

 

)环境下工作性能不佳的问题,
基于译码辅助思想的载波同步算法由 M.Simon首先提出[53],并实现了低信噪比下的载波

同步。

3.4.1 基于最大似然估计的编码辅助载波同步算法

1.
 

EM 算法

  EM算法主要用于非完全数据参数估计,它是通过假设隐变量的存在,极大地简化了似

然函数方程,从而解决了方程求解问题对于一些特殊的参数估计问题,利用EM 算法可以

较容易地实现[54]。非完全数据参数估计有下面两种情况:
 

第一,观测数据不完全,这是由

于观测过程的局限性所导致;
 

第二,似然函数不是解析的,或者似然函数的表达式过于复

杂,从而导致极大似然函数的传统估计方法失效。
根据第2章参数估计理论,在理想定时同步条件下,用r表示接收机接收到的随机序

列,b表示未知参数,则对参数b的最大似然估计可以表示为:
 

b莠=argmax
b
~
{lnp(r|b

~)} (3-191)

其中,b
~
是b的一个实验值,大部分情况下,对于该类方程是没有解析解的[54]。因此常采用

迭代方法比如EM算法求解最大似然估计问题。求解对数似然函数最大值等价于求解条

件对数似然函数lnp(r|b
~)的条件后验期望概率,即Ec[logp(r|c,b

(l))|r,b(l)]。

定义数据完备集为Z(r)={z:z=[rT,cT]T},其中c为发送信息矢量,r为接收符号矢

量。EM算法的两步迭代过程可重写如下:
 

E-step(期望表达式构造过程):
 

Q(b,b(l))=∫Z(r)
p(z|r,b(l))logp(z|b)dz

  M-step(求期望最大值过程):
 

b(l+1)=argmax
b
~

Q(b=
 

b
~,b(l))

  在一定条件下[55],经过反复迭代,b(l)收敛于参数b 的最大似然估计,l表示迭代次数。
设联合参数b=f(Δf,θ),Δf、θ分别代表载波频偏和相偏,式(3-191)等号右边包括两项:

 

p(z|b)=p(r,c|b)=p(r|c,b)p(c|b)
式中,c和b是相互独立的,因此可以得

p(z|b)=p(r|c,b)p(c)
则式(3-191)可以重写为
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Q(b,b(l))=∫Z(r)
p(c|r,b(l))logp(r|c,b)p(c)dz

=∫c
p(c|r,b(l))[logp(r|c,b)+logp(c)]dc

由于logp(c)和b的估计无关,因此将其去掉后,则Q(b,b(l))可表示为

Q(b,b(l))∝∫c
p(c|r,b(l))logp(r|c,b(l))dc

=Ec[logp(r|c,b
(l))|r,b(l)] (3-192)

迭代译码器的输出通常可以提供逼近后验期望Ec[c|r,b
(l)]的软信息值,很明显,下面需要

简化logp(r|c,b(l))项的表达式。假设c是线性的,N 为符号c的数目,则有

logp(r|c,b(l))∝Re∑
N-1

k=0
rkc*

ke-j(θ+2πkΔfT)  (3-193)

  将式(3-193)代入式(3-192)可以得到载波频偏和相偏条件下,式(3-191)的最终表达式:
 

Q(b,b(l))∝Re∑
N-1

k=0
rk
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁∫c

c*
kp([c|r,b

(l)])dc
􀭤
􀭥

􀪁
􀪁 e-j(θ+2πkΔfT)  

∝Re∑
N-1

k=0
rk∫c

ckp([c|r,b
(l)])dc  

*

e-j(θ+2πkΔfT)  (3-194)

定义

ηk(r,b
(l))Δ∫c

c*
kp([c|r,b

(l)])dc=∑
αm∈C

αmP(ck =αm|r,b
(l))

使式(3-191)的值最大化的一个解为

Δf莠(l+1)=argmax
Δf ∑

N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(2πkTΔf

(l+1)) (3-195)

θ莠(l+1)=arg∑
N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(2πkTΔf

(l+1))  (3-196)

2.
 

SP-EM 算法

文献[60]详细讨论了如何利用SP(Sum
 

Product)算法估计同步参数。重写似然函数

p(r|b)为

p(r|b)∝∑
~{b}

p(r,c,b)

其中,~{b}表示不对变量b求和,只对c求和。其中将p(r,c,b)看作全局函数,那么边缘

函数p(r|b)或其近似值可由SP算法求得,然后将p(r|b)最大化即可得到同步参数b 的

估计值。注意

p(r,c,b)∝p(r|c,b)p(c)
因此函数p(r,c,b)的因子图可用图3-78表示。

用符号μ
(m)
ck→p

表示第m 次迭代中变量节点ck 传给因子节点p(r|c,b)的消息,相应地,

μ
(m)
ck→p

为因子节点p(r|c,b)传给变量节点ck 的消息。定义如下的消息更新规则:
 

在每次

迭代中,首先在编码和映射部分的因子图上应用SP算法更新μ
(m)
ck→p

,然后利用μ
(m)
ck→p

来更新

μ
(m+1)
ck→p

。利用SP算法的更新规则,消息μ
(m)
ck→p

可以表示为

μ
(m+1)
p→ck

(ck)∝ ∑
~{ck}

p(r|c,b)∏
l≠k

μ
(m)
cl→p
(cl)
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图3-78 函数p(r,c,b)的因子图

进一步地,同步参数代表的节点消息μ
(m+1)
p→b 可以表示为

μ
(m+1)
p→b ∝∑

c
p(r|c,b)∏

l
μ
(m)
cl→p
(cl) (3-197)

因此可用消息μ
(m+1)
p→b 来近似p(r|b),相应地用μ

(m+1)
p→ckμ

(m+1)
ck→p

近似p(ck|b)。求解b莠 和c莠k 的

问题分别等价于最大化消息μ
(m+1)
p→b 和μ

(m+1)
p→ckμ

(m+1)
ck→p

。
将式(3-197)改写成

μ
(m+1)
p→b ∝∑

c
p(r|c,b)p(m)(c) (3-198)

其中,p(m)(c)=∏
l
μ
(m)
cl→p
(cl)。 对比式(3-198)和式(3-197),可以看出μ

(m+1)
p→b 和实际的似

然函数具有相同的结构,唯一不同的是修正的先验信息p(m)(c)代替了实际的先验信息

p(c)。由3.4.1节可知,EM算法可以用于最大似然估计。而式(3-198)也具有似然函数的

结构,因此在每次SP算法迭代中,可以对式(3-198)用EM算法计算b莠(m),SP-EM算法由此

而来。由于目标函数式(3-198)和式(3-197)结构上的相似性,两者的同步参数更新表达式

是相同的,即式(3-198),而唯一不同的只是符号后验概率p(m)(ck|r,b莠(m,n))的计算。注意

到匹配滤波器的输出值对于符号检测是统计充分的,因此有

p(m)(ck|r,b莠(m,n))=p(m)(ck|y,b莠(m,n))

其中,b莠(m,n)为
 

SP
 

算法的第m 次迭代中EM算法的第n 次迭代时的同步参数估计值,y 为

匹配滤波器输出值yk(Δf,τ)组成的矢量。

p(m)(ck|r,b莠(m,n))∝ ∑
~{ck}

p(y|c,b莠(m,n))p(m)(c)

利用p(m)(c)的定义

p(m)(ck|r,b莠(m,n))∝ ∑
~{ck}
∏
l
p(yl|cl,b莠(m,n))μ

(m)
cl→p
(cl)

∝p(yk|ck,b莠(m,n))μ
(m)
cl→p
(cl)

其中,p(yk|ck,b莠(m,n))可以通过计算高斯概率密度得到。
3.

 

梯度算法

文献[61]介绍了利用梯度来估计同步参数的算法,它的基本思想是按梯度的方向更新



132  

似然函数logp(r|b)。考虑有编码的情况,梯度算法可按下式更新估计量:
 

b莠(l+1)=
 

b莠(l)+α(l)(꒪logp(r|c,b))
b=b莠(l)

其中,α(l)>0,(꒪logp(r|c,b))
b=b莠(l)是似然函数在点b=b莠(l)的梯度。(꒪logp(r|c,b))

b=b莠(l)决

定了更新的方向,而α(l)决定了更新的步长。式(3-193)对待估参数求导得

∂
∂τlogp

(r|c,b)=Re∑
N-1

k=0
η*

k (r,b
(l))∂rk(τ)

∂τ e-j(2πkTΔf+θ)  
∂
∂Δf
logp(r|c,b)=Im ∑

N-1

k=0
kη*

k (r,b
(l))rk(τ)e-j(2πkTΔf+θ)  

∂
∂θlogp

(r|c,b)=Im ∑
N-1

k=0
kη*

k (r,b
(l))rk(τ)e-j(2πkTΔf+θ)  

4.
 

APPA算法

APPA算法利用SISO输出的对数似然比(Logistic
 

Likelihood
 

Ratio,LLR)信息估计出

载波的相偏信息,反馈到相偏补偿模块,对信号相位进行补偿。图3-79给出了该算法的系

统模型,图3-80是APPA算法的具体实现结构框图[54]。

图3-79 APPA算法系统模型

图3-80 APPA算法相位估计结构图

APPA算法利用译码器输出的后验概率信息进行相位估计,该算法可以用两个步骤来

描述:
 

步骤一,从译码器输出的后验概率信息得到用于载波相位估计的对数似然函数

(LLF);
 

步骤二,对步骤一求得的LLF做简化用于获得相位的最大似然估计。
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第k个接收符号的表达式可以写成rk=Akexp(jθk),其中Ak 表示信号的幅度,θk 表示

信号的相位,由于载波相位误差和噪声的存在,两个量都是变化的。根据文献[43],假设信

道是加性高斯白噪声信道(AWGN)噪声的功率是σ2,考查一个数据长度为N 的数据块,似
然函数是待估计的载波相位信息的函数,记为

Λ(θ)=exp
1
σ2∑

N-1

k=0
Re(rks*

k (θ))􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3-199)

其中,sk(θ)是第k个传输信号,它是载波相位θ的函数。这里假设,在一个数据块上,相偏

是固定且未知的。对于 MPSK调制,符号值可以用式表示为

s(m,θ)=expj
2πm
M +θ􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 , m=0,1,…,M -1 (3-200)

其中,M 是星座的大小。
利用统计的方法对所有数据的似然函数求平均,假设迭代之后,第k 个信号的概率记

为
 

Pk(m),因为在迭代译码系统中,第一次迭代之前无可用的外信息,所以在迭代之前信号

的概率相等均为星座图上的概率,即Pk(m)=1/M。在整个星座上对似然函数求平均,
则有

Λ(θ)=∏
N-1

k=0
∑
M-1

m=0
Pk(m)exp

1
σ2∑

N-1

k=0
Re(rks*

k (θ))􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁  (3-201)

对式(3-201)取对数,则LLF可以写为

lnΛ(θ)=∏
N-1

k=0
log∑

M-1

m=0
Pk(m)exp

1
σ2∑

N-1

k=0
Re(rks*

k (θ))􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤
􀭥

􀪁
􀪁  

=∑
N-1

k=0
lnΛk(θ) (3-202)

其中,lnΛk(θ)定义为每个符号的对数似然函数:
 

lnΛk(θ)=log∑
M-1

m=0
Pk(m)exp

1
σ2∑

N-1

k=0
Re(rks*

k (θ))􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁  (3-203)

  译码外信息Lk 定义为对数似然比:
 

Lk =log
P(ck =1)
P(ck =0)  

  对于二进制转移信道而言,P(ck=1)+P(ck=0)=1,因此可以从Lk 计算出符号的先

验概率[44]:
 

P(ck =1)=
exp(Lk)
1+exp(Lk)

P(ck =0)=
1

1+exp(Lk)

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3-204)

  在BPSK系统中,发送的信号有两种情况,即

s(0,θ)=-exp(jθ)

s(1,θ)=exp(jθ)

  因此,Pk(m)经过处理后,可以由式(3-204)得到BPSK系统的第k 个符号的对数似然

函数(LLF),即
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lnΛk(θ)=logsech
Lk

2  × Lk

2 +
Akcos(θ-θk)

σ2
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁  

  对于QPSK调制信号,其同相支路和正交支路的比特概率分别为Pk(um)和Pk(cm),

对应的外信息分别为Lu(k)和Lc(k),则QPSK
 

符号概率

Pk(m)=Pk(um)Pk(cm) (3-205)

  式(3-200)、式(3-204)、式(3-205)代入式(3-203)并经过化简可得QPSK信号的每个符

号的对数似然函数为

lnΛk(θ)=log
1
2sech

Luk

2  sechLck

2  × cosh
Akcos(θ-θk)

σ2
-

Luk

2 -
Lck

2  +􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 

 cosh
Aksin(θ-θk)

σ2
+

Luk

2 -
Lck

2  􀭤􀭥
􀪁
􀪁  

  在最大似然估计中,式(3-199)取最大值的必要条件为:
 

dlnΛ(θ)
dθ =0 (3-206)

  如果将式(3-202)代入式(3-206),然后再计算整个数据块的对数似然函数,那么计算量

将会非常大,为此可以从式(3-202)的导数需要满足的条件直接计算,为了解决这个问题,将

LLF扩展成傅里叶级数的形式:
 

lnΛ(θ)=∑
N-1

k=0
a0k +∑

∞

n=1

[ankcos(n(θ-θk))+bnksin(n(θ-θk))]  (3-207)

其中,傅里叶系数为

ank =
1
π∫

π

-π
lnΛk(θ)cos(nθ)dθ

bnk =
1
π∫

π

-π
lnΛk(θ)sin(nθ)dθ (3-208)

其中,ank 和bnk 是第k个符号的傅里叶系数,数据块的LLF是N 个符号的LLF之和,因此

我们可以独立地计算每个符号的傅里叶系数。在实际的仿真中发现,高次谐波的幅度是可

以忽略不计的,又因为有求导的过程,那么常数项a0k 也可以忽略,最终,可以通过忽略常数

项和高次谐波来逼近LLF:
 

对于BPSK调制而言,傅里叶系数只有余弦形式。由于式(3-208)是周期偶函数且高次

谐波比较小,因此可近似为

lnΛBPSK(θ)≈∑
N-1

k=0

[a0k +a1kcos(θ-θk)+a2kcos(2θ-2θk)]

忽略常数项a0k,则上式可改写为

lnΛBPSK(θ)≈∑
N-1

k=0

[a1kcos(θ-θk)+a2kcos(2θ-2θk)]

=ω1cos(θ-θ1)+ω2cos(2θ-θ2)
其中,ωk 和θk 是第k次谐波的幅度和相位。对于符号数为N 的数据块有

ω1cos(θ1)=∑
N-1

k=0
a1kcos(θk)
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ω1sin(θ1)=∑
N-1

k=0
a1ksin(θk)

ω2cos(θ2)=∑
N-1

k=0
a2kcos(2θk)

ω2sin(θ2)=∑
N-1

k=0
a2ksin(2θk)

  对式(3-207)求导有

dlnΛBPSK

dθ =ω1sin(θ-θ1)+2ω2sin(2θ-θ2)=0

  通常情况下,当θ接近用最大似然估计得到的相位值θ莠ML 时,θ-θ1 和2θ-θ2 是非常小

的,因此可以用sinx≈x 来逼近,即

dlnΛBPSK

dθ =ω1(θ-θ1)+2ω2(2θ-θ2)=0

  由上式可以得到相偏的最大似然估计,则

θ莠ML=
ω1θ1+2ω2θ2
ω1+4ω2

  上面介绍的方法只能非常有限地降低计算的复杂度,因为傅里叶系数{a1k,a2k}对于每

个符号而言都是变化的,所以计算量仍然非常大。解决这个问题的一个方法是将{a1k,a2k}
的值做成一个查找表。

经过以上简化以后,可以通过线性和查找表的处理很容易得到lnΛk
BPSK,整个数据块

LLF的只是单个符号的LLF的简单相加。这样,避免了非线性处理,计算的复杂度也大幅

下降,而相位估计值也可以由LLF计算得到。
算法工作流程[54]如下:

 

(1)
 

参数初始化。设置最大迭代次数为M,且θ莠0=0,e莠0=0,[yi]0=[ci]0exp(-jθ莠0)。

(2)
 

估计。用式(3-206)计算得到第k帧的误差信息e莠k=θ莠ML。

(3)
 

补偿。用估计的相位补偿接收信号[yi]k+1=[ci]kexp(-jθ莠k)。
(4)

 

根据是否达到迭代次数决定执行下一次迭代。

5.
 

仿真分析

一般来说,由于ck 是随机变量,很难从理论上分析CA同步算法的性能,因此只能求助

于仿真。为简化起见,假定定时误差已知,即仅存在频偏和相偏。对于EM、SP-EM 算法来

说,可以通过在频率区间上进行最大值搜索来估计频偏。
两个重要的参数为搜索窗口和搜索间隔。频率搜索窗口为算法可锁定的最大频率,可

通过仿真得到。频率搜索间隔Δfp 应该满足Δfp≤Δfmax,其中
 

Δfmax 为不影响译码器性

能的最大频偏值,则频率搜索点ΔfiT 的取值由下式给出:
 

ΔfiT=i·ΔfpT, i∈ {-L,-L+1,…,L-1,L} (3-209)

在此取Δfp=5×10-6,L 由最大频偏值决定。另外,梯度算法中的α(n)是变量,但仿真表

明,α(n)可取一个固定值α,对结果影响不大。在此取α=5×10-4。
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仿真采用码率为1/4,码长为1200的LDPC码,BPSK调制[56]。图3-81和图3-82分别

为SNR=-3.5dB时的鉴频和鉴相曲线。可以看出,SP-EM 算法的同步范围最大,其次是

EM算法,梯度算法最小,但三者相差不大。图3-83和图3-84分别为频偏和相偏估计的根

均方差(Root
 

Mean
 

Square
 

Error,RMSE)曲线,同步参数设为ΔfT=1×10-4,θ=30°。频

偏和相 偏 估 计 的 RMSE 分 别 为 RMSE(Δf莠T)= E(Δf莠T-ΔfT)2,RMSE(θ莠)=

E(θ莠-θ)2。从图3-83和图3-84中可知,精度由高到低依次为SP-EM 算法、EM 算法、梯
度算法,SP-EM算法和EM 算法几乎没有差别,且随SNR升高,三者的频偏估计精度都逼

近MCRB界,相偏估计精度虽然距MCRB有一定距离,但对译码性能影响较小。图3-85为

BER/FER(Bit
 

Error
 

Ratio/Frame
 

Error
 

Ratio)曲线,同步参数设为ΔfT=1×10-4,θ=30°。
结论与同步范围、估计精度一致,三者距理想同步很近,在BER为10-4 时仅0.2dB性能

损失。

图3-81 常用算法鉴频曲线,SNR=-3.5dB[56] 图3-82 常用算法鉴相曲线,SNR=-3.5dB

图3-83 常用算法的频率估计RMSE曲线 图3-84 常用算法的相位估计RMSE曲线
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图3-85 常用算法的BER/FER曲线

3.4.2 低复杂度编码辅助载波同步算法

1.
 

简化EM 算法

  根据3.4.1节的分析,在定时同步理想的情况下,基于EM算法的码辅助同步算法估计

的同步参数值如式(3-195)和式(3-196),在第l次迭代时,需要在设定的频率范围内搜索,

求得使函数最大的频偏值 Δf莠 作为频偏估计的结果,设频率搜索范围为:
 

[-Δfmax,
Δfmax],搜索步长为Δftemp,其中,Δftemp 为算法可以捕获的最大频偏值。将估计得到的频

偏代入式(3-196)即可求出相位值。基于算法的载波同步复杂度主要集中在以下两方面:
 

Q 函数的计算;
 

在设定的频率范围内频偏的搜索。因此,对于算法复杂度的简化主要从这

两方面入手。
在低信噪比下,且纠错码码长较长时,EM 算法的同步范围有限,此时可采用最大似然

搜索来估计频偏。回顾3.4.1节的内容,有

Δf莠(l+1)=argmax
Δf ∑

N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(2πkTΔf

(l+1)) (3-210)

θ莠(l+1)=arg∑
N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(2πkTΔf

(l+1))  (3-211)

其中,ΔfiT=i·ΔftempT(i∈-L,-L+1,…,L-1,L)。将Δfi 依次代入式(3-210)中求

模,选择模最大值对应的Δfi 作为第l+1次的估计值Δf莠(l+1),然后将Δf莠(l+1)代入式(3-211)

求出对应的θ莠(l+1)。当码长很长时,频率搜索会引入很高的计算复杂度,而θ莠(l+1)可以通过查

表给出,不会引入较高的复杂度。因此,整个EM算法的复杂度主要由式(3-210)决定。
在式(3-210)和式(3-211)中,后验均值η*

k (r,b
(l))是通过译码器输出的软信息,即后验

对数似然比Lk 计算而来的。因此Lk 的分布特性对同步参数的估计有重要影响。对于

BPSK信号,有

log
P(ck =1|r,b(n))

P(ck =-1|r,b(n))=Lk

P(ck =1|r,b(n))+P(ck =-1|r,b(n))=1

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁
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  解方程组得

P(ck =1|r,b(n))=
e

Lk

1+e
Lk

P(ck =-1|r,b(n))=
1

1+e
Lk

则

η*
k (r,b

(l))=
e

Lk -1
e

Lk +1
=tanh(Lk) (3-212)

  Lk 是一个随机变量,其分布为类高斯分布;
 

Lk 均值的绝对值与信噪比成正比关系;
 

而方

差与信噪比成反比关系[56]。而后验均值是Lk 的函数,因此也是一个随机变量。由式(3-212)
可知后验均值与后验对数似然比Lk 的关系是一个双曲正切函数,随着Lk 的绝对值增大,

η*
k (r,b

(l))趋近+1或-1。图3-86中的虚线表示Lk 的分布。译码器迭代开始时,Lk 分布

在0
 

附近,取值较小;
 

此时译码器还没收敛,译码准确性很低。随着迭代的进行,译码器输

入的信噪比升高,Lk 均值的绝对值增大,Lk 的分布向坐标轴的两端移动;
 

此时译码器逐渐

收敛,译码准确性变高,可称此Lk 区域为译码可靠区域。可对Lk 定义一个门限
 

Lthreshold,当

Lk
 <Lthreshold 时,为译码的不可靠区域;

 

当Lk>Lthreshold 时,为译码的可靠区域。很明显,随
着迭代次数的增加,Lk 的分布向可靠区域靠拢,η*

k (r,b
(l))的分布趋向于取值为+1与-1

的二元分布。

图3-86 后验均值与后验对数似然比Lk 的关系图

基于以上分析,现对EM 算法做部分修改,以降低它的复杂度。一方面是减小每个频

点求模的运算量;
 

另一方面是减小频率搜索窗口[56]。
(1)

 

定义简化的后验均值为

η*
k (r,b

(l))=

1, Lk >Lthreshold

0, |Lk|≤Lthreshold

-1, Lk <-Lthreshold

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3-213)
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即当后验信息在可靠区域时,可以对符号ck 进行硬判决,然后作为后验均值η*
k (r,b

(l));
 

当后验信息不在可靠区域时,对后验均值η*
k (r,b

(l))进行置零处理。当译码迭代的次数较

多,即译码和同步参数均趋于收敛时,式(3-210)可看作DA频偏估计,对符号ck 进行硬判

决不会引入较大误差;
 

当译码迭代的次数较少,即译码和同步参数均没收敛时,对后验均值

η*
k (r,b

(l))进行置零处理可以减少每个频点求模运算时符号ck 的数量。

从式(3-213)可以看出,η*
k (r,b

(l))是一个只取
 

3个值的随机变量。用符号P 表示

η*
k (r,b

(l))取非零值的概率,P=P(Ec=1)+P(Ec=-1),则1-P=P(Ec=0)。随着迭

代的进行,译码和同步参数不断更新,P 趋于1,这说明后验信息趋于可靠区域。对后验均

值按式(3-213)处理不但可以减少符号参与的点数,同时可以避免求解函数tanh(·),这样

可以降低求模运算的复杂度。
(2)

   

EM算法中频域搜索窗口的大小是一个固定值。在每次迭代时,更新的频率估计

值通常很小,估计值由小到大收敛于真值,故可采用一个频率积分器,将对原始信号的频偏

估计变为对解调后信号的频偏估计,这样待估计的频偏值逐渐变小,总的频偏估计量逐渐增

大,直至收敛于最原始的频偏值[58]。通过仿真可得,频域搜索窗口可以减小为原来固定窗

口的l倍,即新的窗口可设为 L/l ,通常l可取2~5。对于相位估计,也采用相同的处理

方式,即引入一个相位积分器。通过引入频率积分器,大大降低了运算复杂度,结合对后验

均值的简化,简化的EM载波同步算法为

Δf莠(l)=
 

argmax
Δfi
∑
N-1

k=0
r(l-1)

k η*
k (r,b

(l-1))e
-j(2πkTΔfi) (3-214)

ΔfiT=i·ΔftempT, i∈ {- L/l ,- L/l +1,…,L/l -1,L/l }

θ
~(l)=arg∑

N-1

k=0
r(l-1)

k η*
k (r,b

(l-1))e-j(2πkTΔf
(l))  

Δf(l)=Δf(l-1)+Δf
~(l)

θ莠(l)=θ莠(l-1)+θ
~(l)

  注意,Δf(0)=0,θ
~(l)=0,r(0)

k =rk。匹配滤波器输出的采样信号按如下方式更新:
 

r(l)
k =r(l-1)

k e-j(2πkTΔf
~(l)+θ

~(l))

  另一种简化算法复杂度的方向为减少或避免最大化Q 函数时的频率搜索,式(3-194)
没有显式的解,故无法直接通过解方程来求同步参数。分别对式(3-194)中的未知参数求导

∂Q(b,b莠(l-1))
∂Δf =Im ∑

N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l-1))e-j(θ+2πkΔfT)  

∂Q(b,b莠(l-1))
∂θ =Im ∑

N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l-1))e-j(θ+2πkΔfT)  

令导数等于0,两方程均为非线性方程,上式经变形后可写为

Im{e-jθ∑
N-1

k=0
krkη*

k (r,b
(l-1))e-j2πkΔfT}=0

Im{e-jθ∑
N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l-1))e-j2πkΔfT}=0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁
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利用复矢量的相关性质,括号中的式子共轭相乘可得

Im ∑
N-1

k=0
r*

kη*
k (r,b

(l-1))e-j2πkΔfT∑
N-1

k=0
krkη*

k (r,b
(l-1))e-j2πkΔfT  =0 (3-215)

假设rkη*
k (r,b

(l-1))=λk,式(3-215)可等效为

Im ∑
N-1

m=0
∑
N-1

k=0
kλ*

mλkej2π
(m-k)ΔfT  =0 (3-216)

  通过这样的转换,将包含两个未知参数等式转化为式(3-216)的形式,其中仅含有一个

未知参数,可以用泰勒级数进行近似。

Im ∑
N-1

m=0
∑
N-1

k=0
kλ*

mλk  ej2π(m-k)ΔfT ≈1+j2π(m-k)ΔfT-
1
2
(j2π(m-k)ΔfT)2+G+…

其中,G 表示无穷小量,若归一化频偏较小,可以用一阶泰勒级数进行近似,代入式(3-216)

Im ∑
N-1

m=0
∑
N-1

k=0
kλ*

mλk(1+j2π(m-k)ΔfT)  =0
解方程可求得归一化频偏估计值

Δf莠(l)=
Im ∑

N-1

m=0
λ*

m∑
N-1

k=0
kλk  

2πTRe∑
N-1

m=0
mλ*

m∑
N-1

k=0
kλk -∑

N-1

m=0
λ*

m∑
N-1

k=0
k2λk  

(3-217)

  用式(3-217)的显式解代替式(3-195)中搜索求最大值的步骤,可避免复杂的频偏搜索

过程,简化算法复杂度。算法是一个迭代更新的过程,估计值随着迭代逐渐收敛于真实值,
在用泰勒级数近似时,待估计参数值越小,由泰勒级数近似而引入的误差也越小,因此,考虑

用第l次迭代得到的同步参数对接收信号补偿,则第l+1次迭代估计的对象为补偿后的残

差。采用此方法,同步参数的估计方程可写为

Δf莠(l)=
 

argmax
Δfl
∑
N-1

k=0
r(l-1)

k η*
k (r,b

(l-1))e
-j(2πkTΔfl)

θ
~(l)=arg∑

N-1

k=0
r(l-1)

k η*
k (r,b

(l-1))e-j(2πkTΔf
(l))  

其中,r(l)
k =r

(l-1)
k e-j(2πkTΔf

(l)+θ(l)),式(3-217)可改写为

Δf莠(l)=
Im ∑

N-1

m=0
λ(n-1)*

m ∑
N-1

k=0
kλ(n-1)

k  
2πTRe∑

N-1

m=0
mλ(n-1)*

m ∑
N-1

k=0
kλ(n-1)

k -∑
N-1

m=0
λ(n-1)*

m ∑
N-1

k=0
k2λ(n-1)

k  
其中,λ(l-1)

k =r(l-1)
k η*

k (r,b
(l-1))。最终同步参数估计结果为每次EM迭代估计的累加Δf莠ca=

∑
L

l=1
Δf莠(n),Δθ莠ca=∑

L

l=1
Δθ莠(n),其中,L 为EM最大迭代次数。

为评估简化EM 载波同步算法的性能,首先分析了它的运算复杂度,并与原算法进行

对比,然后给出其估计的RMSE曲线以及BER曲线。仿真采用码率为1/12,码长为1200
的LDPC-Hadamard码。

(1)
 

复杂度分析[56]。
原EM算法:

 

对于每一个频率点Δfi,由式(3-210)可知,EM 算法需要2K 次乘法、
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K-1次加法。设窗口的大小为L,共有2L+1个频率点,因此共需要2(2L+1)K 次乘法、
(2L+1)(K-1)次加法。简化EM 算法:

 

对于每一个频率点Δfi,由式(3-214)可知,简化

EM算法需要2KP 次乘法、2KP-1次加法。而简化EM 算法窗口大小为 L/l ,因此共

需要2(2L/l +1)KP 乘法及(2L/l +1)(KP-1)加法。
为衡量简化EM载波同步算法在运算复杂度方面的改善效果,定义指标η1 、η2,分别表

示简化算法与原算法的加法及乘法运算次数之比,即:
 

η1=
(2L/l +1)(KP-1)
(2L+1)(K -1) ≈

P
l

η2=
2(2L/l +1)KP
2(2L+1)K ≈

P
l

  从上面两个式子可以看出,η1 和η2 均是l和P 的函数,而l和P 均是统计量,需通过

仿真得到。在本节仿真中,l可取2,即频率搜索窗口可减小一半;
 

而P 和迭代次数、后验软

信息门限、信噪比均有关。图3-87为SNR=-10dB时,P 与门限和迭代次数的关系。从

图3-87可以看出,门限一定时,P 与迭代次数成正比,当迭代次数较小时,P 增长很快,当迭

代次数为10次以后,P 增长缓慢。这是由于频偏相偏逐渐得到补偿,译码准确度逐渐提高

的原因。当译码和载波估计收敛时,P 也收敛于一固定值。另外可以看出,门限越高,P 越

大,复杂度越低。图3-88为门限一定时,P 与信噪比和迭代次数的关系。可以看出,信噪比

越低,P 越小,复杂度越低。

图3-87 信噪比一定时,P 与门限和迭代

次数的关系

 

图3-88 门限一定时,P 与门限和迭代

次数的关系

(2)
 

同步性能分析[56]。
图3-89、图3-90和图3-91分别为频偏估计 RMSE曲线、相偏估计 RMSE曲线以及

 

BER曲线,仿真所用同步参数为ΔfT=1×10-4,θ=15°,迭代次数上限为20次。
图3-89和图3-90表明门限值升高,简化EM 算法的频偏估计和相偏估计方差有小幅

上升,并与原
 

EM
 

算法有一定距离。这是因为门限值越高,式(3-214)中参与估计的非零后

验均值的点数越小,但复杂度越低。而且,从图3-91可知,当门限值小于2时,简化EM
 

算

法的BER曲线和原EM算法几乎重合;
 

当门限为2时,性能也仅有0.1dB的损失,但与理

想同步的BER曲线有0.25dB的损失。因此在实际中需要在复杂度和性能之间折中,只要
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图3-89 简化EM算法的频率估计RMSE曲线

   
图3-90 简化EM算法的相位估计RMSE曲线

图3-91 简化EM算法的BER曲线

门限不过高,性能损失很小,复杂度会有很大改善。
2.

 

基于相关的CA载波同步

从CA
 

ML估计的推导过程可以看出,当符号ck 为已知时,CA
 

ML估计变成了DA
 

ML估计。所以对于CA
 

ML估计算法来说,当译码器收敛时,即符号ck 从未知变成已知

时,CA
 

ML估计收敛于DA
 

ML估计。因此在CA
 

ML算法的每一次迭代中,可以利用后验

均值消除信号中的调制信息,然后用已有的DA
 

ML估计方法去估计同步参数。
利用后验均值消除信号中的调制信息,即

zn
k =rkη*

k =ej(2πkΔfT+θ)+nkη*
k

则DA频率估计算法可用于CA频偏估计。文献[57]最早利用这种思想进行频偏估计,其
提出的基于相关的CA频率估计算法为

Δf莠(n+1)T=
1
2πdarg ∑

K-d-1

k=0

(zn
k)*zn

k+d  (3-218)

其中,d=K/2为相关步长。其对应DA估计方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
2
π2K3

1
SNR+

1
2SNR2  
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  文献[57]针对SNR>0dB的情况提出了相同的方法,步长d=K/3。估计方差

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
27

16π2K3
1
SNR+

1
2SNR2  

  由于式(3-218)只利用了采样信号的一个相关值,即步长d=K/2或K/3的相关值,因
此在低信噪比环境下,此算法的估计精度很差。为有效地抵抗大噪声对同步的影响,需利用

多个相关值进行估计,相应算法为

Δf莠(n+1)T=
1
2π􀭿D

arg ∑
K/2-1

k=0
∑
K-1

m=K/2

(zn
k)*zn

m  (3-219)

其中,D=K/2可看作平均相关步长。其对应的DA估计方差为

E[(Δf莠-Δf)2T2]=
2
π2K2

1
KSNR+

1
K2SNR2  

以上基于相关CA频率估计算法对应的相位估计为

θ莠(n+1)=arg∑
K-1

k=0
zke-j2πkΔf莠(n+1)T  

  可以看出,基于相关的CA载波同步算法只是在式(3-210)和式(3-211)上稍做修改,即
用已有的

 

DA
 

频率估计算法来实现CA频率估计。只要DA频率估计器能正常工作,即估

计方差在一定范围内,那么CA同步算法在经过一定迭代次数后,估计器和译码器均能趋于

收敛。
为方便比较,称式(3-218)和式(3-219)所代表频率估计算法为单相关CA算法和多相

关CA
 

算法。仿真仍然采用(1/12,1200)的 LDPC-Hadamard码。图3-92为频偏估计

RMSE曲线,图3-93为式(3-218)和式(3-219)所对应的相偏估计RMSE曲线,图3-94为BER
曲线。仿真所用同步参数为ΔfT=5×10-5,θ=15°,迭代次数上限为20次。从图3-94可以

看出,式(3-219)的估计精度远高于式(3-218),同时具有更低的BER,其距理想同步有

0.2dB左右的损失。

图3-92 基于相关的CA载波同步算法的频偏

估计RMSE曲线

 

图3-93 基于相关的CA载波同步算法的相偏

估计RMSE曲线

3.
 

基于级数近似的CA载波同步

由于式(3-210)没有显式表达式,故可对似然函数或其导数进行线性化处理,从而得到
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图3-94 基于相关的CA载波同步算法的BER曲线

具有显式表达式的频偏估计式。接下来给出两种具体的方法。
方法1:

 

先求LLF的导数,将sin(·)函数用其麦克劳林级数展开式的线性项简化。首

先将rkη*
k (r,b莠(n))表示成极坐标的形式,即

rkη*
k (r,b莠(n))=Akexp(jθk)

其中,Ak=|rkη*
k (r,b莠(n))|,θk=∠rkη*

k (r,b莠(n)),那么式(3-210)变为

LLF≈∑
K-1

k=0
Akcos[θk -(2πkΔfT+θ)]

分别对ΔfT、θ求偏导并令其为0,得方程组

∂LLF
∂ΔfT =2π∑

k
kAksin[θk -(2πkΔfT+θ)]=0

∂LLF
∂θ =∑

k
Aksin[θk -(2πkΔfT+θ)]=0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3-220)

  当θk-(2πkΔfT+θ)足够小的时候,sin(·)函数可用其麦克劳林级数展开式的线性

项近似,式(3-220)可近似为

∂LLF
∂ΔfT =2π∑

k
kAk[θk -(2πkΔfT+θ)]=0

∂LLF
∂θ =∑

k
Ak[θk -(2πkΔfT+θ)]=0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3-221)

解式(3-221)可得

Δf莠(n)T=
1
2π

a1a5-a3a4

a2a5-a2
3

θ莠(n)=
a2a4-a1a3

a2a5-a2
3

(3-222)

其中,a1=∑
k
kAkθk,a2=∑

k
k2Ak,a3=∑

k
kAk,a4=∑

k
Akθk,a5=∑

k
Ak。

另外,也可以先将对数似然函数中的cos(·)函数线性化处理,然后再对LLF求导,得
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到的结果与式(3-222)相同。
方法2:

 

将LLF按二元麦克劳林级数展开,并简化之。
首先,将接收信号rk 表示成极坐标形式,即rk=|rk|exp(jφk),其中φk=∠rk。为简

化,记Bk=|rk|η*
k (r,b莠(n)),x=2πΔfT,y=θ,则对数似然函数式改写为

LLF≈∑
k
Bkcos[φk -(kx+y)]

  按二元函数的n 阶麦克劳林展开式将它展开为

LLF≈∑
k
Bkcos(φk)

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁
第一项

+x∑
k
kBksin(φk)+y∑

k
Bksin(φk)

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁
第二项

-
1
2 x2∑

k
k2Bkcos(φk)+2xy∑

k
Bkcos(φk)+y2∑

k
Bkcos(φk)  

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁
第三项

+…+G(j)+…+Rn (3-223)
其中,G(j)为展开式的第j 项,是关于x、y 的高次幂,Rn 为拉格朗日余项。因为x=
2πΔfT 非常小,且当y=θ足够小时,式(3-223)中的G(j)和Rn 可以忽略掉,即简化为

LLF≈∑
k
Bkcos(φk)+x∑

k
kBksin(φk)+y∑

k
Bksin(φk)-

 12 x2∑
k
k2Bkcos(φk)+2xy∑

k
Bkcos(φk)+y2∑

k
Bkcos(φk)  

分别对x、y 求偏导并令它们为0,得方程组

∂LLF
∂x ≈∑

k
kBksin(φk)-x∑

k
k2Bkcos(φk)-y∑

k
kBkcos(φk)=0

∂LLF
∂y ≈∑

k
Bksin(φk)-x∑

k
kBkcos(φk)-y∑

k
Bkcos(φk)=0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

   (3-224)

解式(3-224),并将x、y 换算成ΔfT、θ,可得

Δf莠(n)T=
1
2π

b1b5-b3b4
b2b5-b23

θ莠(n)=
b2b4-b1b3
b2b5-b23

(3-225)

其中,b1=∑
k
kBksin(φk),b2=∑

k
k2Bkcos(φk),b3=∑

k
kBkcos(φk),b4=∑

k
Bksin(φk),

a5=∑
k
Bkcos(φk)。

这两种方法均得到了最大似然频偏估计的显式表达式。用式(3-222)或式(3-225)得到

频偏和相偏的估计值后,补偿接收信号,反馈给译码器进行下一次迭代译码和同步。随着迭

代次数的增加,译码和同步趋于收敛。为方便,称式(3-222)和式(3-225)表示的算法分别为

级数算法1和级数算法2。
对基于级数近似的CA载波同步算法的仿真采用的编码方式不变。仿真所用同步参数

为ΔfT=5×10-5,θ=15°。图3-95为频偏估计RMSE曲线,图3-96为相偏估计RMSE曲

线,图3-97为BER曲线。从图3-95~图3-97中可以看出,算法2的精度要高于算法1,两
者的同步参数精度都在译码器的收敛范围之内,BER曲线距理想同步有0.2dB。
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下面就该算法的同步范围、估计精度、BER性能进行仿真。仿真采用(1/12,1200)的

LDPC-Hadamard编码方式。为简化分析,从3类方法中各选了一种具有代表性的算法,分别

为简化EM算法(门限为1)、相关算法2、级数算法2。图3-98和图3-99分别为SNR=-9dB
时,3种算法的鉴频和鉴相曲线。可以看出,级数算法2和简化EM 算法的同步范围差不

多,都比相关算法2的范围大,但3种算法的同步范围都不大。图3-100、图3-101和

图3-102分别为ΔfT=5×10-5,θ=15°时,3种算法的估计精度。可见,在相同的同步范围

以内,级数算法2与简化EM算法的精度相当,相关算法2的精度稍差。BER曲线也有相

似的结论,不过3种算法的BER性能距理想同步最多只有0.2dB损失,可见,这几种方法都

能有效地进行载波同步。

图3-95 基于级数近似的CA载波同步算法的

频偏估计RMSE曲线

  

图3-96 基于级数近似的CA载波同步算法的

相偏估计RMSE曲线

图3-97 基于级数近似的CA载波同步

算法的BER曲线

  

图3-98 3种算法的鉴频曲线
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图3-99 3种算法的鉴相曲线

   
图3-100 3种算法频率估计RMSE曲线

图3-101 3种算法相位估计RMSE曲线

   
图3-102 3种算法BER曲线

3.4.3 联合编码辅助载波同步算法

1.
 

数据辅助联合编码辅助载波同步

  本节将讨论数据辅助联合编码辅助载波同步技术,首先利用数据辅助载波同步算法对

频偏和相偏进行粗估计,经过初步补偿后,信号中残留的频偏和相偏已在CA同步算法的估

计范围之内。选择简化EM算法作为精同步算法,并将导频辅助引入到此算法中,则大频

偏大相偏情况下的载波同步算法可分为如下几步:
 

第一步,用导频粗估计。
利用式(3-81)或式(3-85)进行频率粗估计,即

Δf莠coarseT=
1
2πDarg ∑k∈Pilotpre

r*
krk+D + ∑

k∈Pilotmid

r*
krk+D  

或者

Δf莠coarseT=
1
2πDarg∑k∈P3

rk∑
k∈P1

r*
k +∑

k∈P4

rk∑
k∈P2

r*
k  
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然后再进行相位粗估计

θ莠coarse=arg ∑
k∈LPilotpre

rke-j2πkΔf莠T  
补偿接收信号

rk =rke
-j(2πkΔf莠T+θ莠coarse)

  第二步,导频联合编码精估计(简化EM算法,见3.4.2节):
 

Δf莠(l)=
 

argmax
Δfi

∑
k=LNData

r(l-1)
k Ec[c*

k |r(l-1),b(l-1)]e
-j(2πkTΔfi)

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁
CA

+ ∑
k=LNPilot

r(l-1)
k e

-j(2πkTΔfi)

􀮩 􀮫􀮪􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁 􀪁􀪁􀪁􀪁􀪁
DA

ΔfiT=i·ΔftempT, i∈ {- L/l ,- L/l +1,…,L/l -1,L/l }

θ
~(l)=arg∑

N-1

k=0
r(l-1)

k Ec[c*
k |r(l-1),b(l-1)]e-j(2πkTΔf

(l))  
Δf(l)

Fine=Δf
(l-1)
Fine +Δf

~(l)

θ莠(l)Fine=θ莠(l-1)Fine +θ
~(l)

注意,Δf(0)=0,θ
~(l)=0,r(0)

k =rk。匹配滤波器输出的采样信号按如下方式更新:
 

r(l)
k =r(l-1)

k e-j(2πkTΔf
~(l)+θ

~(l))

  第三步,总的频偏和相偏估计量为

Δf(l)
TotalT=ΔfCoarseT+Δf

~(l-1)
Fine T

θ莠(n)Total=θ莠Coarse+θ莠(n)Fine
  (1)

 

低信噪比下的仿真结果(0dB左右)。[56]

仿真采用码率为1/4,码长为1200的LDPC码。图3-103和图3-104导频数 N=120,
SNR=-3.5dB时,DA联合CA估计算法的鉴频和鉴相曲线。可以看出,由于PP结构中

两端的导频相距很远,同步范围仅比单纯CA同步(未用导频)的同步范围稍大。而PMP结

构的同步范围明显比纯CA同步范围大很多,并且大约是PP结构的2倍多,与理论分析一

图3-103 低信噪比下不同帧结构的鉴频曲线,

SNR=-3.5dB
  

图3-104 低信噪比下不同帧结构的鉴相曲线,

SNR=-3.5dB
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致。而两种结构的鉴相范围是相同的。注意,当相偏在±π附近时,这两种结构的相位估计

值会有符号取反现象,即θ莠 会在θ或-sign(θ)2π+θ
 

附近取值(sign(θ)表示θ的极性)[59]。这

个现象会导致估计均值呈非线性状,但相偏补偿正确,两种结构的鉴相范围均为[-π,π][59]。
图3-105和图3-106为导频数 N=120时联合算法的频偏和相偏估计的RMSE曲线,

同步参数设为ΔfT=2×10-4,θ=60°。从图3-105可以看出,PMP结构和PP结构粗同步

的实测曲线与理论的均方差曲线均很接近。虽然PMP结构粗同步的均方差要高于PP结

构,但通过精同步后,可以大幅降低均方差,并随SNR升高而逼近 MCRB。从图3-106可

知,相位估计的精度具有类似结论。

图3-105 低信噪比下不同帧结构的频偏

估计RMSE曲线

 

图3-106 低信噪比下不同帧结构的相偏

估计RMSE曲线

图3-107为不同导频结构下的BER曲线,两种结构的BER曲线几乎一样,与理想同步

仅有0.1dB损失,回顾3.4.2节的内容,简化的EM算法与理想同步具有0.2dB损失,可见

图3-107 低信噪比下不同帧结构的BER曲线
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联合算法不仅可以扩大同步范围,还能提高估计精度。
(2)

 

极低信噪比下的仿真结果(-10dB左右)。[56]

在极低信噪比下,粗同步采用PMMP结构。采用码率为1/12,码长为1200的LDPC-
Hadamard进行仿真。图3-108和图3-109分别为鉴频和鉴相曲线,图3-108表明PMMP
结构的联合算法频偏同步范围大约是PP结构的1.5倍,与理论一致;

 

图3-109表明其相位

同步范围是[-π,π]。图3-110、图3-111与图3-112分别为频偏估计 RMSE、相偏估计

RMSE以及BER
 

曲线,其结论与低信噪比下的仿真结果基本类似。

图3-108 极低信噪比下不同帧结构的鉴频

曲线,SNR=-9dB
  

图3-109 极低信噪比下不同帧结构的鉴相曲线,

SNR=-9dB

图3-110 极低信噪比下不同帧结构的频偏

估计RMSE曲线

图3-111 极低信噪比下不同帧结构的相偏

估计RMSE曲线

2.
 

Costas环联合编码辅助载波同步

与EM算法不同,码辅助Costas环法的主要思想[62]是直接利用LDPC码输出软信息

更新由环路滤波器输出的错误信号,采用的是传统锁相环的工作模式,但是环路错误信息的
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图3-112 极低信噪比下不同帧结构的BER曲线

估计形式来自EM算法求解过程。此外,算法沿用了锁相环结构,因此具有了一定的频偏

抑制力[2]。若环路采用一阶环路滤波器,对应Costas环为二阶,少量的频率偏移只能产生

很小的静止相位偏移;
 

若环路采用二阶环路滤波器,频率偏移也只能引起零稳态相位差,不
会对译码结果产生太大影响。

由3.4.1节EM算法中给出的关于频偏和相偏的对数似然函数为

lnΛ(Δf,θ)∝Re∑
N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(θ+2πkΔfT)  (3-226)

  对于BPSK调制系统,后验均值η*
k (r,b

(l))计算公式为

η*
k (r,b

(l))=tanh(L(l)
k )

对于QPSK调制系统,有

η*
k (r,b

(l))=tanh
L(l)

k,i

2  +jtanhL(l)
k,q

2  
其中,L(l)

k 表示第k个符号的第l次迭代的后验对数似然比,L(l)
k,i、L

(l)
k,q 分别对于同相分量和

正交分量。
根据最大似然估计准则,为实现载波频偏和相位估计需要求(3-226)最大值,对其进行

求导并去掉与参数无关项得到

∂lnΛ(Δf,θ)
∂θ =Im ∑

N-1

k=0
rkη*

k (r,b
(l))e-j(θ+2πkΔfT)  

则对应每个码字的误差信号为

ek =Im{rkη*
k (r,b

(l))e
-jθk} (3-227)

将误差信号输入环路滤波器,对NCO进行校正,算法结构可用图3-113表示。
算法迭代过程如下:

 

(1)
 

初始化变量。

e(0)=0, θ(0)
k =0, y(0)

k =rk, k=0,1,…,N -1
  (2)

 

求第1次迭代误差信号。

e(l)
k =Im{y(l)

kα*(l)
k }
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图3-113 译码辅助迭代载波同步原理框图

  (3)
 

环路滤波采用二阶滤波结构,γ 为迭代步进。

θ(l)
k+1=θ

(l)
k +γe(l)

k

  (4)
 

滤波输出到NCO,输出载波修正量。

y(l)
k =r(l)

k ·e
-jθ

(l)
k

  (5)
 

如果达到最大迭代次数L,则停止迭代,输出码字。
文献[62]针对(1024,3,6)规则LDPC码,在归一化频偏为ΔfT=2×10-4、Eb/N0=

2dB时,经过8次迭代,可实现θ∈(-π/6,π/6)范围内的相偏估计,误码率达到10-2。具体

误码率曲线如图3-114所示。

图3-114 不同初始相位条件下BER性能

虽然为克服该算法多普勒动态估计范围较小的问题引入了基于FFT的载波频偏粗同

步算法,但是由于该算法相偏估计范围有限,在实际应用还需增加相偏粗估计算法[63]。

1)
 

仿真分析

为了验证Costas环联合编码辅助载波频率同步算法的同步性能,本节将在不同条件下

将该算法与基于EM算法的编码辅助载波频率同步算法进行对比。
(1)

 

不同码长和码率。
图3-115~图3-118分别给出了不同码率和码长情况下两种算法的频偏估计性能对比

图,其具体仿真参数如表3-8表示[64],参考3GPP
 

RAN
 

89会议确立的5G
 

标准中LDPC的

两个基图(Basic
 

Gragh,BG)[65]和扩展因子Z 的取值范围。每幅图包含了3条曲线,方块标

记的实线表示未同步的LDPC系统误码性能。菱形标记的虚线表示基于EM 算法的码辅
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助载波频率同步系统误码性能,星号标记的虚线表示基于Costas环的码辅助载波频率同步

系统误码性能。

图3-115 两种算法载波频偏同步性能(BG2
 

Z6) 图3-116 两种算法载波频偏同步性能(BG2
 

Z12)

图3-117 两种算法载波频偏同步性能(BG1
 

Z6) 图3-118 两种算法载波频偏同步性能(BG1
 

Z12)

表3-8 两种算法在不同码长和码率情况下的仿真参数

仿真图 图3-115 图3-116 图3-117 图3-118

基图 2 2 1 1

Z 6 12 6 12
信息位 10Z 10Z 22Z 22Z
码长 50Z 50Z 66Z 66Z

调制方式 BPSK BPSK BPSK BPSK
信道 AWGN AWGN AWGN AWGN

Eb/N0 1dB 1dB 1dB 1dB

对比图3-115和图3-116可以看出当码率1/5时,基于Costas环的码辅助载波频率同

步的误码率曲线低于基于EM 算法的码辅助载波频率同步的误码曲线,且平坦的范围更
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宽。这说明基于Costas环的载波频率同步相比于基于EM 算法的载波频率同步具有更大

的同步范围和更好的同步性能。
对比图3-117与图3-118可以看出,当码率为1/3时,两种算法的误码曲线基本重合,但

是基于Costas环的码辅助载波频率同步的平坦的范围明显宽于基于EM 算法的码辅助载

波频率同步的曲线平坦范围。这说明基于Costas环的码辅助载波频率同步相比于基于

EM算法的码辅助载波频率同步算法,其同步范围更大,但是在同步范围内两种算法的BER
性能差别不大。

(2)
 

不同频偏。
本节分别讨论在高斯信道环境下加入初始相偏后两种载波同步算法在不同频偏下的

BER性能。图3-119~图3-121中均包含4条曲线,分别表示未同步的LDPC系统、基于

EM算法的码辅助载波同步系统、基于Costas环的码辅助载波同步系统和理想同步的BER
 

性能。其具体仿真参数如表3-9所示。

图3-119 两种算法载波频偏同步性能

(频偏200ppm)
图3-120 两种算法载波频偏同步性能

(频偏300ppm)

图3-121 两种算法载波频偏同步性能(频偏400ppm)
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表3-9 两种算法在不同频偏情况下的仿真参数(1ppm=1×10-6Hz)

仿真图 图3-119 图3-120 图3-121

基图 2 2 2
Z 12 12 12

信息位 10Z 10Z 10Z
码长 50Z 50Z 50Z

调制方式 BPSK BPSK BPSK
信道 AWGN AWGN AWGN
频偏 200ppm 300ppm 400ppm

初始相偏 20° 20° 20°

对比图3-119、图3-120与图3-121可以看出,基于Costas环的码辅助载波同步算法的

误码率曲线均低于基于EM算法的码辅助载波同步算法的误码曲线,且更加接近理想同步

的系统误码性能曲线。尤其当频偏较大超出基于EM 算法的码辅助载波频率同步算法的

频率同步范围时,其性能接近未同步系统,而基于Costas环的码辅助载波同步算法依旧具

有较好的同步性能。
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