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摘　要：针对传统算法抽头系数较长和难以处理深衰落信道的问题，提出适用于通用数据链信号的并行多信道
判决引导盲均衡算法。新算法借助判决反馈结构中前馈、反馈滤波器的独立优化特性，将加权后的判决值代入

下一次的迭代过程，有利于消除拖尾效应；综合运用采样率高的分数间隔结构与稳态误差小的判决引导算法，

对接收信号采用并行处理的方式，大大缩短了抽头系数长度。实验结果表明，针对ＣＤＬ信号，新算法能够有效
提升收敛速度、降低误码率。
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１　引言

通用数据链（ＣｏｍｍｏｎＤａｔａＬｉｎｋ，ＣＤＬ）作为美军
支持信号和图像情报分发的数据链标准，能够很好地

解决网络中心战中图像、视频等大数据信息高速传输

的难题，是美军包括北约未来主要装备的宽带数据

链。在非合作通信中，由于无法已知发送方调制信号

的任何参数；并且受高传输速率和深衰落信道的影

响，加重符号拖尾效应，导致检测时误码率大幅度提

升，这就为盲均衡技术带来了极大困难［１２］。

目前，国内学者的研究工作主要集中在组网性能

分析、传输信道分析、干扰效果评估［３］上，对通用数据

链的侦察技术分析较少。在各类盲均衡算法中，符号

间隔的常模算法（ＢａｕｄＳｐａｃｅｄＥｑｕａｌｉｚｅｒＣｏｎｓｔａｎｔＭｏｄ
ｕｌｕｓＡｌｇｏｒｉｔｈｍ，ＢＳＥＣＭＡ）凭借其鲁棒性好、计算复杂
度低等特点［４］，得到广泛应用。但对于ＣＤＬ信号，传输
速率的提升会导致多径延迟扩展的离散等效长度加

大，而线性盲均衡器的抽头个数至少是２倍的多径信
道的离散等效长度，调整如此多抽头系数会降低收敛

速度、使均衡后误码率较高。针对这一问题，文献［５］
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和［６］通过分数间隔的常模算法（ＦｒａｃｔｉｏｎａｌｌｙＳｐａｃｅｄＥ
ｑｕａｌｉｚｅｒＣｏｎｓｔａｎｔＭｏｄｕｌｕｓＡｌｇｏｒｉｔｈｍ，ＦＳＥＣＭＡ）来解
决，分数间隔均衡器（ＦＳＥ）与传统符号间隔均衡器
（ＢＳＥ）相比可以大大缩短均衡器长度，只需接近或大
于信道长度，就可以达到快速均衡的目的。但当信道

具有深衰落特性时，会导致均衡器输入信号的自相关

矩阵具有较大的特征值扩散度，从而使算法容易陷入

局部最优，因此不适用于对ＣＤＬ反向链路进行盲均衡。
针对ＣＤＬ信号，本文提出了并行多信道判决引导盲均
衡算法（Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ），该算法在有效解决深衰落
带来的长脉冲和局部最优的问题的同时，提升了收敛

速度。算法通过增加低运算复杂度的判决反馈滤波器

（ＤｅｃｉｓｉｏｎＦｅｅｄｂａｃｋＥｑｕａｌｉｚｅｒ，ＤＦＥ）结构，来消除拖尾
效应，解决了深衰落带来的局部最优的问题［７８］；此外，

考虑到ＣＭＡ算法稳态误差较大，本文采用稳态误差更
小、计算更为简单的判决引导算法（ＤｅｃｉｓｉｏｎＤｉｒｅｃｔｅｄ，
ＤＤ）［９］对滤波器系数进行快速更新。实验结果表明：新
算法能够有效提升收敛速度、降低误码率。

２　ＣＤＬ信号模型

ＣＤＬ按数据传输方向的不同，可分为前向链路和
反向链路。前向链路主要负责地面站至ＩＳＲ平台的遥
控指令发送和接收，采用ＢＰＳＫ扩频调制，数据传输速
率为２００ｋｂｐｓ；反向链路主要进行ＩＳＲ平台至地面站
的遥测数据及图像或侦察数据的传输，采用 ＯＱＰＳＫ
调制，数据传输速率为 １０７Ｍｂｐｓ、４４７３Ｍｂｐｓ、
１３７Ｍｂｐｓ、２７４Ｍｂｐｓ，未来有望向２倍、４倍２７４Ｍｂ
ｐｓ扩展。本文重点对高速 ＣＤＬ反向链路的盲均衡
算法进行研究。ＣＤＬ信号采用 ＯＱＰＳＫ调制，相当
于对两路相差一半符号周期 Ｔｂ／２的正交 ＢＰＳＫ信
号进行叠加。如图１为ＣＤＬ反向链路解调模型。

图１　ＣＤＬ反向链路解调原理图
Ｆｉｇ．１　ＤｅｍｏｄｕｌａｔｉｏｎｄｉａｇｒａｍｏｆＣＤＬｄｏｗｎｌｉｎｋｓｉｇｎａｌ

设信源为复数信号，接收到的侦察信号经过Ａ／
Ｄ转换和下变频后，得到复基带信号Ｒ（ｋ）：

Ｒ（ｋ）＝Ｅｂｅ
ｊ（ω（ｋ）ｋＴｓ＋θ０）ｓ０（ｋＴｓ－"）＋ｎ（ｋ） （１）

其中，ｓ０（ｋ）＝ Ｅ槡 [ｂ ∑
ｉ
ａｉｇ（ｋＴｓ－ｉＴｂ）＋ｊ∑

ｉ
ｂｉｇ（ｋＴｓ

－ｉＴｂ－Ｔｂ／２]），ａｉ和ｂｉ在｛１，－１｝中取值，分别表示
Ｉ路和Ｑ路，Ｅｂ为平均比特能量，Ｔｂ为符号周期，Ｔｓ
为调制器采样周期，ｇ（ｔ）为滤波器的冲激响应，ω（ｋ）
和θ０分别表示输入信号经数字下变频后残留的频偏
和相移，

"

为信号定时偏差，ｎ（ｋ）表示复高斯白噪声。
Ｒ（ｋ）经过载波同步模块，除去相移频偏，得到：

ｒ（ｋ）＝ｓ（ｋＴｓ－"）＋ν（ｋ） （２）

其中，ｓ（ｋ）＝ｓ０（ｋ）ｇ+（ｋ）＝ Ｅ槡 [ｂ ∑
ｉ
ａｉｃ（ｋＴｓ－ｉＴｂ）

＋ｊ∑
ｉ
ｂｉｃ（ｋＴｓ－ｉＴｂ－Ｔｂ／２]），ｇ+（ｋ）为匹配滤波器系

数，ν（ｋ）为复高斯白噪声，ｃ为信道冲激响应。
针对ＣＤＬ信号的高速和宽带特点，当信道特

性、信号频偏等参数未知，仅给出ＣＤＬ序列Ｒ（ｋ）的
情况下，本文采用并行多信道判决引导盲均衡算法

对未知严重失真信道进行补偿，克服码间干扰。最

后分别对实部、虚部进行判决，得到估计信号 ｙ^（ｋ），

即得到序列｛ａ^ｉ｝和｛ｂ^ｉ｝，恢复出原始信号序列：

ａ^ｉ＝ａｉ

ｂ^ｉ＝ｂ
{

ｉ

（３）

３　ＢＳＥＣＭＡ盲均衡算法

ＢＳＥＣＭＡ盲均衡算法是应用最为广泛的经典
盲均衡算法，其均衡思想是最小化代价函数，表现

为将均衡器输入信号向收敛半径为槡Ｒ的圆上拉近
来更新抽头，从而逐步实现均衡器的收敛。算法模

型如图２所示。

图２　ＢＳＥＣＭＡ盲均衡算法模型
Ｆｉｇ．２　ＭｏｄｅｌｏｆＢＳＥＣＭＡｂｌｉｎｄｅｑｕａｌｉｚｅｒ

３７０１
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采用ＣＭＡ盲均衡算法对滤波器系数进行更新
迭代，得到无记忆非线性函数：

ｇ（ｙｎ）＝ｙ^ｎ＝
ｙｎ
ｙ [
ｎ

ｙｎ ＋Ｒ ｙｎ － ｙｎ ]３ （４）

　　估计误差为：
εｎ＝Ｒ－ ｙｎ （５）

　　根据最陡下降法，得到滤波器系数向量更新
公式：

ｆｎ＋１＝ｆｎ＋μｙｎｒｎεｎ／ｙｎ （６）
其中，εｎ为估计误差；μ为步长因子，符号（·）表示
复数共轭；Ｒ＝Ｅ｛ｓｎ

４｝／Ｅ｛ｓｎ
２｝，间接利用了信号

的高阶统计量。

虽然 ＢＳＥＣＭＡ盲均衡算法稳健性好，但对于
ＣＤＬ信号存在以下问题：一是使用符号间隔采样会限
制该算法的收敛速度，难以对高速信号进行快速收

敛；二是对于深衰落信道，即信道传输函数在单位圆

附近有零点时，将面临频谱混叠、难以补偿信道畸变的

风险。为此，本文拟通过分数间隔采样提升算法收敛

速度、借助判决反馈均衡结构解决深衰落问题、结合判

决引导算法弥补ＣＭＡ算法稳态误差大的缺陷，提出适
合ＣＤＬ反向链路的Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算法。

４　Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算法

４．１　Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算法结构
图３为本文提出的Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算

法模型，该算法主要采用判决反馈均衡器结构，由

前向滤波器、反馈滤波器、自适应均衡模块三部分

构成。其中，前向滤波器由４个支路 ＦＩＲ滤波器构
成，即以Ｔ／４的分数间隔进行过采样，避免了频谱
混叠，同时多信道系统消除了内插和抽取这样的变

速处理，简化了分析过程；反馈滤波器是一个自适

应的ＦＩＲ滤波器，作用是对判决后的均衡信号进行
估计以消除当前符号的拖尾干扰；自适应均衡模块

采用ＬＭＳ算法对前向、反馈滤波器系数进行更新。
本文算法的基本思想是：ＣＤＬ信号经过反馈滤

波器得到判决信号序列 ｙ^ｎ后，为消除先前符号引起
的码间干扰，令前馈滤波器的均衡结果与加权后的

判决值相减。前馈滤波器仅需对剩余的小部分 ＩＳＩ
进行补偿，从而大大提升该均衡结构对深衰落信道

的均衡能力。该结构的优点是能消除拖尾效应，降

低误码率，计算复杂度低，还可以避免符号间隔采

样带来的频谱混叠的问题。但对于眼图未张开的

情况，采用ＤＤ算法时容易造成判决差错的扩散，不
能达到收敛状态，即该算法稳定性不高。为此，本

文利用时间反转（ＴＲ）技术来降低信道衰落的影
响［１０］，该技术所反映的等价信道冲激响应是时间逆

向的实际信道冲激响应，将最大相位系统变为最小

相位系统，以提升算法整体稳定性。

图３　Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算法模型
Ｆｉｇ．３　ＰａｒａｌｌｅｌｍｏｄｅｌｏｆＴ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ

对信号ｓｎ以Ｔ／４的分数间隔进行采样，则接收
序列可表示为：

ｒｋ＝ｒ（ｔ）ｔ＝ｋＴ４
＝ｒ（ｋＴ４）

[

＝

∑
ｉ
ｓ（ｉ）ｃ（ｔ－ｉＴ－ｔ０）＋ν（ｔ]）

ｔ＝ｋＴ４

（７）

式中，ｋ表示分数间隔采样，ｉ表示波特间隔采样。
对于信道冲激响应长度为Ｌｃ的有限信道，以分

数间隔采样因子Ｐ＝４进行抽取，可以得到４个波特
间隔信道，第ｐ（ｐ＝１，…，Ｐ）个子信道的输出为：

ｒ（ｐ）ｎ ＝∑
Ｌｃ－１

ｉ＝０
ｓｉｃ
（ｐ）
ｎ－ｉ＋ν

（ｐ）
ｎ （８）

　　将信道、接收信号、噪声化为波特率表示的矢
量形式，有：

ｃｎ＝［ｃ
（１）
ｎ ，ｃ

（２）
ｎ ，ｃ

（３）
ｎ ，ｃ

（４）
ｎ ］

Ｔ，ｒｎ＝［ｒ
（１）
ｎ ，ｒ

（２）
ｎ ，ｒ

（３）
ｎ ，ｒ

（４）
ｎ ］

Ｔ，

ｖｎ＝［ν
（１）
ｎ ，ν

（２）
ｎ ，ν

（３）
ｎ ，ν

（４）
ｎ ］

Ｔ （９）
　　经过时反处理，得到多信道输出矢量Ｒｎ：

Ｒｎ＝∑
Ｌｃ－１

ｉ＝０
（ｃｉｓｎ－ｉ＋ｖｎ）ｃ－ｉ （１０）

　　信源序列ｓｎ的估计为：

ｕｎ＝∑
Ｌｃ－１

ｉ＝０
ｆＴｉＲｎ－ｉ＝ｆ

ＴＲ（ｎ） （１１）

其中，ｆｉ＝［ｆ
（１）
ｎ ，ｆ

（２）
ｎ ，ｆ

（３）
ｎ ，ｆ

（４）
ｎ ］，ｆ＝［ｆ０，ｆ１，…，
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ｆＬｆ］
Ｔ＝［ｆ０，ｆ１，…，ｆｐ（Ｌｆ＋１）－１］

Ｔ为前向滤波器系数；

Ｒ（ｎ）＝［Ｒｎ，Ｒｎ－１，…，Ｒｎ－Ｌｆ］
Ｔ＝［Ｒ（ｎ＋１）Ｐ－１，Ｒ（ｎ＋１）Ｐ－２，

…，Ｒ（ｎ＋１）Ｐ－（Ｌｆ＋１）Ｐ］
Ｔ；Ｌｆ为接收信号序列ｒｎ的长度。

ＤＦＥ输出为：

ｙｎ＝∑
Ｎｆ－１

ｉ＝０
ｆｉＲｎ＋ｉ－∑

Ｎｄ－１

ｊ＝０
ｄｊｙ^ｎ－ｊ （１２）

其中，ｆｉ、ｄｊ分别为前向和反馈滤波器的抽头系数，
抽头个数分别为Ｎｆ和Ｎｄ个。

联立式（１１）、式（１２），可得均衡器输出为：
ｙｎ＝ｕｎ－ε

Ｔ（ｎ）ｄ（ｎ）＝ｆＴＲ（ｎ）－ｄＴε（ｎ）（１３）
４．２　滤波器系数更新算法

在判决反馈均衡器中，一般是采用ＣＭＡ盲均衡
算法作为前向、反馈滤波器系数更新算法［７８］，但

ＣＭＡ盲均衡算法本身稳态误差较大。若是与并行多
信道判决反馈结构相结合形成Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ算
法，虽然可以提升整体盲均衡算法的收敛速度，但稳

态误差依然较大，不能达到对高速 ＣＤＬ反向链路信
号进行实时监控的目的。因此，本文提出采用稳态误

差小、运算更为简单的ＤＤ算法来对前向滤波器和反
馈滤波器系数进行更新迭代，以提升算法均衡性能。

ＤＤ盲均衡算法是通过梯度下降方法利用先前
的符号估计来更新均衡器抽头系数的ＬＭＳ类方法，
运算更为简单，其无记忆非线性函数为：

ｇ（ｙｎ）＝ｙ^ｎ＝Ｄｅｃ（ｙｎ） （１４）
其中，Ｄｅｃ（·）是判决函数。

从上式可以看出，ＤＤ盲均衡算法无记忆非线
性函数可以与判决器等价，使均衡器结构得到简

化，估计误差变为：

εｎ＝ｙｎ－ｙ^ｎ （１５）
　　由最陡下降法得到前向、反馈滤波器系数向量
更新迭代公式：

ｆｎ＋１＝ｆｎ－μεｎｒｎ，ｂｎ＋１＝ｂｎ＋μεｎｙ^ｎ （１６）
４．３　Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ盲均衡算法步骤

Ｓｔｅｐ１　对每个支路接收信号进行时反操作，即

对每个接收数据块进行缓存处理，再将得到的信号

样点在时间上进行逆序排列。

Ｓｔｅｐ２　将时间反转后的信号通过ＦＩＲ滤波器，
进行滤波。

Ｓｔｅｐ３　前向均衡器输出的４个支路滤波结果
经加权后，送到判决器进行判决。

Ｓｔｅｐ４　判决器根据阀值对其输入进行判决，得
到“真值”作为输出，由判决引导思想将判决输出和

均衡器输出求差得到估计误差。

Ｓｔｅｐ５　将得到的估计误差和滤波器的输入数
据分别送到自适应算法单元进行梯度估计和抽头

系数更新。

Ｓｔｅｐ６　将更新后的抽头系数送至各滤波单元，
继续进行滤波操作。

Ｓｔｅｐ７　反复以上整个算法过程，直至信号结束。

５　实验仿真及性能分析

５．１　实验设置
为验证本文算法的性能，将本文算法与ＢＳＥＣＭＡ

盲均衡算法和Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ盲均衡算法的实验
结果进行对比。ＣＤＬ反向链路信号采用ＯＱＰＳＫ调制，
速率为２００Ｍｂｐｓ，码元个数 Ｌ＝３２０００，信噪比 ＳＮＲ＝
１５ｄＢ，不同算法的实验参数见表１。

表１　实验参数
Ｔａｂ．１　Ｐａｒａｍｅｔｅｒｓｏｆｅｘｐｅｒｉｍｅｎｔｓ

ＢＳＥＣＭＡ Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥＴ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ

步长因子 μ＝０．００１ μ＝０．００１ μ＝０．００１

收敛半径 Ｒ＝１／２ Ｒ＝１／２ —

采样因子 Ｐ＝１ Ｐ＝４ Ｐ＝４

滤波器个数 Ｎ＝８０ Ｎｆ＝５０，Ｎｄ＝３２ Ｎｆ＝３２，Ｎｄ＝３２

其中，ＢＳＥＣＭＡ算法滤波器和前向滤波器采用
中心抽头初始化，反馈滤波器采用全零抽头初始化。

实验信道：

Ｈ＝

－０．２７３６＋０．１２８３ｉ ０．２７７８＋０．４２０３ｉ －０．２８０２－０．０６５７ｉ －０．０４８４＋０．４３９１ｉ ０．２３２３＋０．４２０８ｉ －０．１４７８－０．３５１７ｉ
－０．４５９２＋０．００２５ｉ －０．５６２７－０．０９２５ｉ ０．１１３８＋０．４０６８ｉ ０．０５３１＋０．１５０１ｉ ０．０７４９＋０．１８９９ｉ －０．２４９０－０．３９５３ｉ
０．１０５８－０．３４６６ｉ －０．０６４５＋０．２６８１ｉ ０．２７２３－０．５４１８ｉ ０．０２１３－０．０８１８ｉ －０．２０１０－０．２３５６ｉ ０．３４５７－０．４４９４ｉ
０．２１２０－０．２３６０ｉ ０．４３７１＋０．２２４８ｉ －０．２３６４－０．１５９６ｉ －０．２０１０－０．２２８３ｉ －０．２５１８＋０．０２８５ｉ －０．５３７７－０．３６０９







ｉ

　　对复数信道进行仿真，得到该信道零极点分布
图及幅频特性图。由图４（ａ）、（ｂ）可以看出，零点
在单位圆上以及单位圆附近，各零点几乎没有重

叠，说明各子信道没有公共零点，满足盲信道可辨

识条件；此外，信道变化比较剧烈，属于深衰落信道。

ＣＤＬ反向链路侦察信号经过上述深衰落信道、
叠加高斯白噪声后进行实验，得到发射信号和接收

信号的星座图。图５（ａ）所示 ＣＤＬ发射信号的星座
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图聚集在四个星座点上，而未采用信道盲均衡的接

收信号星座图（图５（ｂ））出现混乱，容易造成信号
误判。因此，需要借助盲均衡算法恢复出与发射信

号接近的接收信号星座图，从而降低误码率。

图４　信道零极点分布图及幅频特性图
Ｆｉｇ．４　Ｐｏｌｅｚｅｒｏｏｆｔｈｅｔｒａｎｓｆｅｒｆｕｎｃｔｉｏｎａｎｄ

ａｍｐｌｉｔｕｄｅｆｒｅｑｕｅｎｃｙｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃ

图５　发射信号及接收信号星座图
Ｆｉｇ．５　Ｔｒａｎｓｍｉｔｔｅｒｓｉｇｎａｌａｎｄｒｅｃｅｉｖｅｒ

ｓｉｇｎａｌｃｏｎｓｔｅｌｌａｔｉｏｎ

５．２　实验结果
实验采用同一接收信号，对分别采用 ＢＳＥ

ＣＭＡ、Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ和 Ｔ／４ＦＳＥＤＤＤＦＥ三
种盲均衡算法的均衡结果进行比较。由图６可以
看出，使用传统的 ＢＳＥＣＭＡ和 Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ
盲均衡算法仅收敛到圆上，没有收敛到与发送信

号相近的四点星座图上；而本文算法星座图紧凑，

清晰可辨，恢复出四点星座图。此外，相对于波特

间隔均衡器，本文采用的分数间隔均衡器以更短

的抽头个数实现更好的均衡效果，也证明了本文

盲均衡结构的优越性。综上所述，采用并行多信

道判决引导盲均衡算法，可以有效解决高速 ＣＤＬ
信号经过深衰落信道所导致的抽头系数过长的

问题。
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图６　均衡后的信号星座图
Ｆｉｇ．６　Ｔｈｅｓｉｇｎａｌｃｏｎｓｔｅｌｌａｔｉｏｎａｆｔｅｒｅｑｕａｌｉｚａｔｉｏｎ

５．３　算法性能分析
收敛速度、稳态误差、误码性能是衡量算法收敛

性能的三个重要指标，为验证本文算法的收敛性能，

将从这三个方面对三种盲均衡算法的性能进行对比。

图７为信噪比ＳＮＲ为１５ｄＢ时三种盲均衡算法的
收敛曲线。由实验结果可知，ＢＳＥＣＭＡ算法大约在
１３×１０４代趋于稳定，Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ和本文算法
虽然收敛速度都较快，算法在２×１０３代趋于稳定。并
且本文算法稳态误差在１０－６数量级，比传统盲均衡算
法降低了１０－２数量级，可知本文算法稳态误差更小。

误码率也是衡量系统性能的重要指标。图８是
三种算法在信噪比为０～１５ｄＢ时的误码率比较曲
线。由２００次蒙特卡罗实验结果可以看出，本文算
法在通用数据链这种高速传输的深衰落信道中有

较为良好的均衡性能，尤其是当信噪比高于１０ｄＢ
时，本文算法误码性能显著提升，并在１５ｄＢ时接近
１０－４数量级。新算法可以有效解决ＣＤＬ反向链路高
速解调时所产生的码间干扰问题。

图７　收敛曲线
Ｆｉｇ．７　Ｃｏｎｖｅｒｇｅｎｃｅｃｕｒｖｅ

５．４　复杂度分析
若以计算Ｌ点盲均衡算法所需的乘法次数来衡

量计算量的大小，则ＢＳＥＣＭＡ算法的复杂度可以表
示为（Ｌ－Ｎ）Ｎ；Ｔ／４ＦＳＥＣＭＡＤＦＥ算法的复杂度可以
表示为（Ｌ－Ｎｆ／４）Ｎｆ＋（Ｌ－Ｎｆ／４－Ｎｄ）Ｎｄ；同理，Ｔ／４ＦＳＥ
ＤＤＤＦＥ算法的复杂度约为（Ｌ－Ｎｆ／４）Ｎｆ＋（Ｌ－Ｎｆ／４－
Ｎｄ）（Ｎｄ－１）。由实验设置可知，码元个数Ｌ在１０

４数

量级，各滤波器长度Ｎ、Ｎｆ和Ｎｄ在１０
１数量级，考虑

到１０４＞＞１０１，因此三种算法的复杂度相当。
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图８　 三种算法误码率曲线
Ｆｉｇ．８　ＴｈｅＢＥＲｃｕｒｖｅｏｆｔｈｒｅｅａｌｇｏｒｉｔｈｍｓ

６　结论

本文从非合作方的角度提出并行多信道判决

引导盲均衡算法，有效地实现了ＣＤＬ反向链路的盲
均衡。针对ＣＤＬ的技术特点，新算法将判决反馈滤
波器、分数间隔均衡器、判决引导相结合，在不增加

运算复杂度的同时克服了码间干扰，降低了滤波器

抽头系数，解决了深衰落问题。实验结果表明，新

算法在低误码率的基础上能更快地恢复出 ＣＤＬ反
向链路星座图，达到实时盲均衡的目的。未来将通

过优化前向滤波器、反馈滤波器系数以及步长因子

等参数，进一步提升算法收敛性能。
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