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摘　要：频偏同步是正交频分复用系统中的一项关键技术。论文提出了一种通过计算 ＰＮ序列分布的空子载波功
率值进行频偏估计的方法，克服了在传统空子载波法中，受信道频域响应的零点影响所导致的频偏估计错误。该

方法利用了ＰＮ序列良好的相关性，整数倍频偏部分采取子载波位置序列互相关计算，小数倍频偏采用最陡下降
法迭代计算。所计算的代价函数不会产生多个最小值，同时不会在全频域内搜索，大幅降低了运算量。仿真实验

表明：与基于循环前缀的最大似然估计相比，提高了同步精度和频偏估计范围，验证了所提方法的有效性。
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１　引言

正交频分复用（ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉ
ｐｌｅｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）技术作为一种多载波调制方式，凭借
其抗频率选择性衰落能力强、频谱利用率高等优点，已

经发展为通信领域的关键技术［１］。然而，在高速移动

环境下，多径信道和多普勒效应等原因会造成载波频

率偏移。载波频偏会破坏ＯＦＤＭ系统子载波间的正交
性，导致子载波间干扰（ＩｎｔｅｒＣａｒｒｉｅｒＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＣＩ）。
因此，ＯＦＤＭ系统对载波频偏的敏感性使得频偏同步
在ＯＦＤＭ同步技术中具有重要位置［１］［２］。

目前的频偏同步或称频偏估计算法可分为非盲估
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计方法和盲估计方法两类。非盲估计算法主要有Ｊ．Ｊ．
ｖａｎＢｅｅｋ提出的基于循环前缀（ＣｙｃｌｅＰｒｅｆｉｘ，ＣＰ）的最大
似然估计（ＭａｘｉｍｕｍＬｉｋｅｌｉｈｏｏｄＥｓｔｉｍａｔｉｏｎ，ＭＬＥ）［３］和
Ｔ．Ｍ．Ｓｃｈｍｉｄｌ和Ｄ．Ｃ．Ｃｏｘ提出的基于训练序列的频偏
估计法以及基于这两种方法的各种改进方法［４］。其

中，循环前缀最大似然估计法（ＣＰＭＬ法）频谱估计范
围有限，且易受多径效应影响［５］；训练序列方法估计精

度较高，但是利用了辅助数据，降低了频谱利用率。盲估

计方法包括信号子空间分解法、基于信号循环平稳特性的

估计算法和高阶累计量算法等。盲估计方法不需要发送

训练序列，可以在对ＯＦＤＭ信号先验知识未知的情况下采
用，但是其计算复杂度高，估计精度较低。而采用空子载

波进行频偏估计的方法可以利用ＯＦＤＭ信号先验知识，同
时不需发送训练序列，是一种有效可行的方法。

在ＯＦＤＭ系统中，数据子载波数目通常要小于子
载波总数，余下的未被用来进行数据调制的子载波就

成为空子载波，也被称为空载波、虚载波或虚子载

波［６］。一般地，空子载波作为保护间隔频段放置在频

带两侧，以避免过采样和滤波器等因素造成的子载波

频谱混叠现象。

那么频偏同步如何利用空子载波呢？当信号没有发

生频率偏移时，空子载波上只有噪声功率，而当频域信号

发生偏移，相邻的数据子载波的功率会泄露到空子载波频

点上。根据这个原理，可以通过对信号进行频偏纠正，当

纠正的相对频偏达到实际发生的频偏时，空子载波频点位

置的功率达到最小，从而实现了对频偏的估计。

使用空子载波进行同步的方法可看作半盲估计算

法［６］。因为接收端已知空子载波的位置，但不知道数

据子载波上传送的数据信息。这种方法最早用在基于

子空间的盲同步估计中，如文献［７］的方法，其本质属

于类多重信号分类算法（ｍｕｌｔｉｐｌｅｓｉｇｎａｌｃｌａｓｓｉｆｉｃａｔｉｏｎ，
ＭＵＳＩＣ），之后在类 ＥＳＰＲＩＴ算法中也利用了空子载
波［８］。这些方法利用到的空子载波都是连续分布或等

间隔分布的，在加性高斯白噪声信道下性能良好，而对

频率选择性信道，当信道在某些频点具有零点或深衰

落点时，就会导致频偏估计错误［９］。

文献［６］［１０］指出了信道特性是影响估计性能的
主要因素，通过比较特定情况下的频率同步方法，对空

子载波的分布结构进行了分析，总结出了多个有效的

定理，提出空子载波等间隔分布会使代价函数产生多

值的结论。此外，文献［６］还对基于数据子载波能量
最大化的最大似然比估计进行了研究，指出采用基于

等间隔分布的空子载波同步算法原理同采用周期性重

复训练序列的方法（如 Ｓｃｈｍｉｄｌ＆Ｃｏｘ算法［４］）具有一

致性，这样就没有充分利用空子载波的特性。依据以

上分析，为了克服信道频域响应的零点影响和空子载

波等间隔分布的不足，论文按照 ＰＮ序列的分布顺序
排列空子载波进行频偏估计。

论文结构如下：第１节引言部分介绍了空子载波
频偏同步法的发展和不足；第２节对运用空子载波估
计频偏的方法进行了理论推导；第３节对空子载波位
置分布和信道频域响应零点的关系进行了讨论；给出

了基于ＰＮ序列分布的空子载波频偏同步方法；第４节
针对该方法进行了仿真验证分析。下面首先对系统模

型进行介绍。

２　系统模型

ＯＦＤＭ系统基带模型如图１所示。设一个 ＯＦＤＭ
符号发送ＮＰ（ＮＰ＜Ｎ）长度的经过星座映射后的串行复
数 ＰＮ训练序列 Ｃｉ＝［Ｃｉ（０），Ｃｉ（１），…，Ｃｉ（ＮＰ－１）］

Ｔ，

图１　ＯＦＤＭ系统基带传输模型
Ｆｉｇ．１　ＢａｓｅｂａｎｄＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎＭｏｄｅｌｆｏｒＯＦＤＭｓｙｓｔｅｍ

１６
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首先进行串／并转换，接着完成空子载波插入，这一过
程可以看作序列向量乘以一个Ｎ×ＮＰ的空子载波插入
矩阵ＴＮＵＬＬ的运算，ＴＮＵＬＬ＝ＴＺ·Ｉ１×Ｎ，其中ＴＺ＝［ｔ０，ｔ１，…，
ｔＮ－１］，ｔｉ∈｛０，１｝，是长度为 Ｎ的由０、１组成的子载波
位置向量，０代表空子载波位置，１代表训练序列或数
据序列位置；Ｉ１×Ｎ是长度为Ｎ的单位行向量。经过这一
过程后，得到按照 ＰＮ序列分布的训练序列和空子载
波叠加向量：

Ｘｉ＝［Ｘｉ（０），Ｘｉ（１），…，Ｘｉ（Ｎ－１）］
Ｔ＝ＴＮＵＬＬＣｉ（１）

Ｘｉ通过 Ｎ点的快速逆傅里叶变换（ＩＦＦＴ）调制到
Ｎ个正交的子载波上，之后把 Ｎ点的 ＯＦＤＭ信号后
面 Ｎｇ个点作为循环前缀添加到基带信号前，以抵抗
多径效应造成的符号间干扰，再经过数／模转换和上
变频以后由发射机发送出去。接收端对接收的时域

信号进行定时同步和载波频偏同步。然后再进行傅

里叶变换，最终得到频域的有用数据信号。经串并

转换后，第 ｉ个 ＯＦＤＭ基带信号经 ＩＦＦＴ后可以表示
为下式：

ｘｉ（ｎ）＝
１

槡Ｎ
∑
Ｎ－１

ｋ＝０
Ｘｉ（ｋ）ｅｘｐ（ｊ２!ｋｎ／Ｎ）

ｎ＝０，１，…，Ｎ－１ （２）
其中Ｎ为 ＩＦＦＴ点数，Ｘｉ（ｋ）为频域第 ｋ个频点的基带
信号，即Ｘｉ中的各元素。设ＳＡ为空子载波集合，ＳＵ为

数据子载波集合，二者满足关系式：ＳＡ∪ＳＵ＝｛０，１，…，
Ｎ－１｝，ＳＡ∩ＳＵ＝。当ｋ∈ＳＡ时，Ｘｉ（ｋ）＝０。

ｘｉ（ｎ）通过多径衰落信道，频率偏移和高斯白噪
声，经理想定时同步，去除循环前缀后的输出信号表

示为：

ｙｉ（ｎ）＝ｅｘｐｊ２!ε（ｉ－１）Ｎ＋Ｎ( )ｇ( )Ｎ

∑
Ｌ－１

ｌ＝０
ｈ（ｌ）ｘｉ（ｎ－#ｌ）ｅｘｐ（ｊ２!εｎ／Ｎ）＋ν（ｎ）

＝１

槡Ｎ
ｅｘｐｊ２

!ε（ｉ－１）Ｎ＋Ｎ( )ｇ( )Ｎ

∑
Ｎ－１

ｋ＝０
Ｘｉ（ｋ）ｅｘｐｊ２!( )ｋｎ Ｎ

∑
Ｌ－１

ｌ＝０
ｈ（ｌ）ｅｘｐ（－ｊ２

!#ｌｋ）＋ν（ｎ）

＝１

槡Ｎ
ｅｘｐｊ２

!ε（ｉ－１）Ｎ＋Ｎ( )ｇ( )Ｎ

∑
Ｎ－１

ｋ＝０
ＨｋＸｉ（ｋ）ｅｘｐ（ｊ２!ｋｎ／Ｎ）＋ν（ｎ）

ｎ＝０，１，…，Ｎ－１ （３）
其中，ν（ｎ）是均值为０，方差为 σ２Ｎ的复高斯白噪声信
号，Ｎｇ为循环前缀长度，一般要求循环前缀长度要大

于最大多径时延；ε＝Δｆ·Ｎ／ｆｓ，是与子载波间隔归一化
以后的频偏。Δｆ是实际频偏值，ｆｓ为采样频率。其信

道冲激响应函数可以表示为∑
Ｌ

ｌ＝１
ｈ（ｌ）δ（ｎ－#ｌ），第ｋ个

频点的频域响应 Ｈｋ可以表示为：Ｈｋ ＝∑
Ｌ－１

ｌ＝０
ｈ（ｌ）ｅｘｐ

（－ｊ２
!#ｌｋ）　ｋ＝０，１，…，Ｎ－１。 用 Ｌ表示最大多

径数。

对接收信号进行快速傅里叶变换（ＦＦＴ）后，得到
频域信号：

Ｙｉ（ｋ）＝
１

槡Ｎ
∑
Ｎ－１

ｎ＝０
ｙｉ（ｎ）ｅｘｐ（－ｊ２!ｋｎ／Ｎ）

ｋ＝０，１，…，Ｎ－１ （４）
对时域信号ｙｉ（ｎ）进行频偏补偿 ε^，再进行ＦＦＴ得

到的补偿频域信号为：

Ｙ′ｉ（ｋ）＝
１

槡Ｎ
∑
Ｎ－１

ｎ＝０
ｙｉ（ｎ）ｅｘｐ（－ｊ２!ε^ｎ／Ｎ）

ｅｘｐ（－ｊ２
!

ｋｎ／Ｎ）　ｋ＝０，１，…，Ｎ－１（５）
计算 ｋ∈ＳＡ的空子载波功率和，从而得到代价

函数：

Ｊ（ε^）＝∑
ｋ∈ＳＡ

Ｙ′ｉ（ｋ）Ｙ′ｉ（ｋ）
 （６）

定义ｙｉ＝［ｙｉ（０），ｙｉ（１），…，ｙｉ（Ｎ－１）］
Ｔ，

ｆＮ（ｋ）＝［１，ｅｘｐ（ｊ２!ｋ／Ｎ），．．．，ｅｘｐ（ｊ２!ｋ（Ｎ－１）／Ｎ）］
Ｔ，

ｋ＝０，１，…，Ｎ－１
Ｄ（ε）＝ｄｉａｇ（１，ｅｘｐ（ｊ２!ε／Ｎ），…，ｅｘｐ（ｊ２!ε（Ｎ－１）／Ｎ））。
ＤＨ＝ｄｉａｇ（Ｈ０，Ｈ１，…，ＨＮ－１）表示信道频域响应，ＷＮ是

Ｎ×Ｎ的 ＩＦＦＴ变换矩阵，可表示为 ＷＮ＝［１槡／Ｎｅｘｐ
（ｊ２

!

ｍｎ／Ｎ）］Ｎ×Ｎ，ｍ，ｎ＝０，…，Ｎ－１，ν是高斯白噪声
向量。

用矩阵和向量形式表示式（６），可得：

Ｊ（ε^）＝∑
ｋ∈ＳＡ

ｆＨＮ（ｋ）Ｄ
－１（ε^）ｙｉｙ

Ｈ
ｉＤ（ε^）ｆＮ（ｋ） （７）

同样，时域信号向量ｙｉ也用矩阵表示，得到：
ｙｉ＝Ｄ（ε）ＷＮＤＨＸｉ＋ｖ （８）

将式（８）代入式（７），得到最终的代价函数形式：

Ｊ（ε^）＝∑
ｋ∈ＳＡ

ｆＨＮ（ｋ）Ｄ
－１（ε^）Ｄ（ε）ＷＮＤＨＲｘｘＤ

Ｈ
ＨＷ

Ｈ
ＮＤ

Ｈ（ε）

Ｄ（ε^）ｆＮ（ｋ）＋（Ｎ
!

Ｎ）σ２Ｎ
＝∑
ｋ∈ＳＡ

ｆＨＮ（ｋ）Ｄ（ε－ε^）ＷＮＤＨＲｘｘＤ
Ｈ
ＨＷ

Ｈ
ＮＤ

Ｈ（ε－ε^）

ｆＮ（ｋ）＋（Ｎ
!

Ｎ）σ２Ｎ （９）
其中σ２Ｎ为高斯白噪声信号方差，Ｎ

!

为空子载波个数，

Ｒｘｘ＝ＸｉＸ
Ｈ
ｉ＝ＴＮＵＬＬＣｉＣ

Ｈ
ｉＴ

Ｔ
ＮＵＬＬ。

通过不断代入估计的频偏值，找到使代价函数最

２６
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小的 ε^即为最终估计的频偏值。
ε^＝ａｒｇｍｉｎ

ε
｛Ｊ（ε）｝ （１０）

通过式（９）可以看出，当频偏估计值 ε^等于实际
频偏时，Ｄ（ε－ε^）化为单位阵，代价函数转化为 Ｊ（ε^）＝

∑
ｋ∈ＳＡ

ｆＨＮ（ｋ）ＷＮＤＨＲｘｘＤ
Ｈ
ＨＷ

Ｈ
ＮｆＮ（ｋ）＋（Ｎ

!

／Ｎ）σ２Ｎ，根据子载

波间的正交性，等式第一项变为 ０，理论上最小值为
（Ｎ

!

／Ｎ）σ２Ｎ。但是文献［７］指出 ＤＨ不满秩时，对于特
殊位置分布的空子载波，代价函数会出现多个最小值，

第３节就这一问题详细分析，并对空子载波序列的分
布进行改进。

３　频偏同步算法分析

３．１　空子载波位置分布分析
下面讨论空子载波和信道零点的位置关系：假设

只有一个信道零点和多个空子载波，当空子载波位置

和信道零点位置满足等间隔关系时，代价函数就会出

现多值现象。其证明过程在文献［１０］中已经给出，本
文通过图２来说明：假设存在两个空子载波和一个信
道零点，它们之间保持着一个子载波间隔，当频偏为０
时，空子载波位置上的功率为０；当发生２个子载波间
隔偏移时，信道零点影响后的数据子载波移到了空子

载波位置上，此时两个空子载波位置上的功率也为０，
出现了多个最小值现象［６］［１０］，如图２所示。

图２　空子载波和信道零点的位置关系示意图

Ｆｉｇ．２　ｔｈｅｐｏｓｉｔｉｏｎｂｅｔｗｅｅｎｎｕｌｌｓｕｂｃａｒｒｉｅｒｓａｎｄ

ｃｈａｎｎｅｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｒｅｓｐｏｎｓｅｚｅｒｏｓ

根据定理 １［１０］：当存在 Ｐ个信道零点和 ＮＺ（Ｐ＜
ＮＺ）个空子载波时，满足以下条件时，不会出现多个最
小值的情况：

１、空子载波位置与信道零点不满足等间隔关系；
２、空子载波位置不满足差为Ｎ／２；
３、空子载波位置间隔的关系与信道零点位置间

隔的关系不一致。（注：这里等间隔与差运算均为取模

Ｎ）。

该定理指出当存在多个信道零点和多个空子载波

时，只要空子载波之间的间隔与信道零点间的间隔不

相等，代价函数的最小值就是唯一的。

根据定理２［６］：在空子载波间隔互不相等的情况
下，代价函数Ｊ（ε）有唯一解的充分条件是：Ｌ＋１＜Ｎ

!

＜Ｎ
－Ｌ，且归一化频偏满足 ε ＜Ｎ／２。其中 Ｎ

!

为空子载

波个数，Ｌ为最大多径时延。
由上述两个定理看出，代价函数式（９）不会出现

多重零点（最小值点）的条件是：

１、各空子载波满足间隔不等关系；
２、空子载波数目大于最大多径时延；
３、空子载波数目和最大多径时延的和小于子载

波总数。即信道零点个数要小于空子载波个数，且二

者之和小于总载波数。

根据以上分析，一定数量的空子载波需要在整个

子载波区域或一段区域中不等间隔地插入。一般地，

在ＯＦＤＭ系统中，频带两侧要开辟保护带，所以，论文
选择在频带中间区域的 ＮＰ（ＮＰ＝２

ｒ－１＜Ｎ）个频点按照
伪随机（ＰＮ）序列分布排列空子载波和数据子载波。
ＰＮ序列的伪随机性质可以保证空子载波间隔不等。
本文选择ＰＮ序列中的ｍ序列作为排列方式。根据 ｍ
序列的性质［１３］，此时插入的用于频偏估计的空子载波

个数为２ｒ－１－１。其示意图如图３所示。图中仿真的是
带宽为２ＭＨｚ，子载波长度 Ｎ＝３２的 ＯＦＤＭ信号频谱
图。在频域信号两端留出了子载波个数各为５的保护
带。其中图３（ａ）是未插入空子载波的情况，除保护带
外的所有子载波作为数据子载波传输训练序列；图３
（ｂ）是插入空子载波的情况，其中在序号为－１１到－９
和８到１１的子载波用于传输数据符号，而－８到－１和
１到７的子载波用于发送空子载波和数据子载波，二
者按照ｍ序列的顺序进行分布排列。此时 ＰＮ序列的
长度为ＮＰ＝１５。空子载波的个数为７。

３６



信 号 处 理 第２９卷

图３　基于ＰＮ序列分布的子载波示意图

Ｆｉｇ．３　ｓｕｂｃａｒｒｉｅｒｓｂａｓｅｄｏｎＰＮｓｅｑｕｅｎｃｅｓａｒｒａｎｇｅｍｅｎｔ

３．２　频偏同步算法
通过第２节的分析，计算代价函数最大值无法给

出频偏估计闭式解的形式，而通过式（７）在整个频偏
估计范围内，搜索寻找频偏最大值，计算量巨大。因此

本文采用最陡下降迭代算法进行计算。

最陡下降算法是一种递归迭代算法，该方法沿最

速下降方向也就是代价函数的梯度的反方向调整跟踪

值，随着迭代次数的增加，代价函数逐渐趋于最小值，

算法收敛到最优值［１４］。其表达式为：

Ｗｊ＋１＝Ｗｊ＋μ（－

Δ

ｊ） （１１）
Ｗｊ是第ｊ次迭代所得的权向量值；μ是调整步长的

常数，它控制着系统的稳定性和自适应的收敛速度；

Δ

ｊ是第ｊ次更新后计算得到的梯度值或偏导数值。下
面根据式（１１）推导频偏估计的迭代算式。

已知Ｄ（ε）ｆＮ（ｋ）＝Ｄ（ｋ）ｆＮ（ε），式（７）可以变
换为：

Ｊ（ε^）＝ｆＨＮ（ε^）∑
ｋ∈ＳＡ

Ｄ１（ｋ）ｙｉｙ
Ｈ
ｉＤ（ｋ[ ]） ｆＮ（ε^）

（１２）

令ＲＹＹ＝∑
ｋ∈ＳＡ

Ｄ－１（ｋ）ｙｉｙ
Ｈ
ｉＤ（ｋ），对式（１２）求偏导，

得到

Ｊ（ε^）
ε^

＝Ｒｅａｌｊ２!Ｎｆ
Ｈ
Ｎ（ε^）ＲＹＹＤＮ－ＤＮＲ[ ]ＹＹ ｆＮ（ε^{ }）

（１３）
其中Ｒｅａｌ｛·｝为求实部算子；ＤＮ＝ｄｉａｇ（０，１，…，Ｎ－１）。
根据最陡下降法迭代计算式（１１），得到频偏估计迭代
计算式：

ε^ｎ＝ε^ｎ－１＋μ（ｎ）
Ｊ（ε^）
ε^

ε^＝ε^ｎ－１

（１４）

显然，当梯度值等于０时，对应频偏估计的代价函
数存在最小值。但是通过迭代计算仍然存在迭代次数

不确定，计算复杂度高等缺点，所以继续对频偏估计进

行改进。根据ＰＮ序列的特性，在实际算法中，通过构
造子载波位置序列进行整数倍频偏。

在ＯＦＤＭ频域信号里，空子载波可以看作０，数据
子载波看作１，两种载波按照ｍ序列的顺序进行排列，
又由于星座映射后的数据子载波频点功率要远远大于

空子载波，因此，根据空子载波插入矩阵 ＴＮＵＬＬ构造子
载波０１位置序列｛ｃｋ｝，ｋ＝０，１，…，Ｎ－１；当 ｋ∈ＳＵ，即
子载波序号属于数据子载波时，ｃｋ＝１；当子载波序号属
于空子载波时，ｃｋ＝０；对 ＦＦＴ之后得到的频域信号进
行判别，构造子载波位置序列｛ｃｋ′｝，当 ＹｋＹ

Ｈ
ｋ ＞Ｔ时，

ｃｋ′＝１，当 ＹｋＹ
Ｈ
ｋ ≤Ｔ，ｃｋ′＝０。对两个序列进行移位互

相关运算Ｒ（ｉ）＝∑
Ｎ－１

ｋ＝０
ｃｋ′ｃｋ－ｉ，其中“”为模２运算。根

据ｍ序列具有良好的自相关特性，只有当移位序列移
动到原序列位置时，其模２和为０，可以得到自相关最
小值对应的 ｉ即为子载波序列偏移的整数倍数，即可
求得整数倍频偏。

根据式（１４）最陡下降迭代计算的方法，每迭代计
算一次梯度值，就会增加２Ｎ２次复数乘，２Ｎ（Ｎ－１）次复
数加；根据位置序列互相关进行整数倍估计的方法，构

造迭代序列只需要Ｎ次复数乘，Ｎ次模２和运算，这样
在整数倍偏移估计中省去了迭代运算的麻烦，大大降

低了运算量。

计算出整数倍频偏之后，再根据式（１４）的方法进
行小数倍迭代计算。给出联合估计算法的具体流程：

Ｓｔｅｐ１）　根据频域信号 Ｙｋ，构造子载波位置序列
｛ｃｋ′｝，ｋ＝０，１，…，Ｎ－１

Ｓｔｅｐ２）　与本地已知子载波位置序列｛ｃｋ｝，ｋ＝０，
１，…，Ｎ－１作移位互相关运算求得相关序列｛Ｒ（ｉ）｝，ｉ
＝０，１，…，Ｎ－１，在相关序列中搜索最小值作为整数倍
频偏估计结果 ε^Ｉ＝ａｒｇｍｉｎεＩ

｛Ｒ（εＩ）｝。

Ｓｔｅｐ３）　令 ε^ｎ＝ε^Ｉ，ｎ＝０代入式（１５），计算梯度

Ｊ（ε^）
ε^

ε^＝ε^ｆ

。

Ｓｔｅｐ４）　根据最陡下降法式（１１）进行迭代 ε^ｎ＋１＝

ε^ｎ＋μ（ｎ）
Ｊ（ε^）
ε^ａ

ε^＝ε^ｎ

，将迭代结果代入
Ｊ（ε^）
ε^

ε^＝ε^ｎ＋１

。

Ｓｔｅｐ５）　若梯度值大于精度要求并且迭代次数小
于最大迭代次数要求，ｎ＝ｎ＋１，返回 ４继续迭代，否
则，迭代结束。

４６
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上述联合估计方法的部分参数需要进一步讨论，

下面对基于ＰＮ序列分布的空子载波频偏同步方法性
能进行计算机仿真验证。

４　仿真分析

实验一：在存在信道零点的环境下，比较等间隔序

列分布和 ＰＮ序列分布的估计性能。仿真参数如下：
ＦＦＴ点数Ｎ为１２８，子载波总数为１２８，循环前缀长度
为３２，星座映射方式选用 ＱＰＳＫ；信噪比为２０ｄＢ；归一
化频偏值为２。在两种分布的频域信号中，序号为０到
５５和７２到１２７的子载波均放置数据子载波；等间隔分
布的频域序列中，在序号为５６到７１的子载波中，按照
偶数放置数据子载波，奇数放置空子载波的顺序插入；

ＰＮ序列分布的空子载波频域序列中，序号为５６到７１
的子载波按照１５位长度的ｍ序列［０００１１１１０１０
１１００１］的顺序插入空子载波［１３］，序列值为０插入空
载波，序列值为１插入数据子载波。信道在频域中子
载波序号为７３的位置存在一个零点，这样，信道零点
和奇偶分布的空子载波位置满足等间隔关系。其代价

函数如下图所示。

图４　信道零点环境下两种分布的代价函数结果
Ｆｉｇ．４　ｃｏｓｔｆｕｎｃｔｉｏｎｓｏｆｔｗｏａｒｒａｎｇｅｍｅｎｔｓｉｎｃｈａｎｎｅｌｚｅｒｏｓｅｎｖｉｒｏｎｍｅｎｔ

由图中可以看出，因为信道零点的存在，等间隔分

布的判决代价函数出现了两个最小值；而按照 ＰＮ序
列分布的代价函数则没有受到影响，最小值具有唯一

性。这一结果印证了３．１节的分析，可以看出按照 ＰＮ
序列分布有效克服了有限个零点对代价函数造成的多

值影响，避免了可能带来的估计错误。

实验二：空子载波频偏估计方法和基于循环前缀

的最大似然频偏估计法［３］（以下简称ＣＰＭＬ法）比较。
仿真参数和实验一相同，信道为高斯白噪声信道。其

空子载波序列按照 ＰＮ序列分布。图５给出的是分别
用空子载波法和 ＣＰＭＬ法的频偏实际值和估计值的
比较结果。

图５　两种方法估计范围比较图
Ｆｉｇ．５　ｔｈｅｅｓｔｉｍａｔｉｏｎｓｃｏｐｅｏｆｔｗｏｍｅｔｈｏｄｓ

由图中可以看出，ＣＰＭＬ法的估计范围为［－０．５，
０．５］［３］；而空子载波法则没有频偏范围影响。而且在
［－０．５，０．５］的范围内，空子载波估计方法与 ＣＰＭＬ
法估计结果相同。这一结果说明，空子载波法在频偏

估计中范围要比 ＣＰＭＬ法大很多，其应用范围更广，
但是在性能上却可以达到和ＣＰＭＬ法相当的水平。

实验三：最陡下降法调整步长μ（ｎ）的选择。
仿真参数同实验二；归一化频偏为０．４；调整步长

分别取０．０２，０．０４，０．０８和０．５。仿真结果如图６所
示。实验结果显示，随着步长值的增大，迭代的收敛速

度加快。步长取０．０４，０．０８和０．５时，在迭代次数１００
以内，估计值均趋于稳定。而步长取０．５时，迭代结果
出现估计值在实际频偏值上下震荡的情况，可以预见

当步长继续增大时，其震荡幅度也会增大，不利于估计

精度的提高。为了平衡收敛速度和估计结果稳定性的

关系，调整步长应该在合适的范围内。实验中迭代初

值为０，但是在估计的过程中，无法预测迭代结果，折
中处理，步长选在０．１到０．５之间。

图６　不同μ值的频偏迭代过程
Ｆｉｇ．６　ｆｒｅｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔｉｔｅｒａｔｉｏｎｏｆｄｉｆｆｅｒｅｎｔμ
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实验四：空子载波法整数倍频偏估计性能。

为了检测估计性能，定义归一化频偏均方误差

ＭＳＥ＝Ｅ［ ε－ε^ ２
］。实验参数设置如下：子载波总数

Ｎ＝５１２，循环前缀长度１２８，星座映射方式选用 ＱＰＳＫ，
仿真分别在高斯白噪声信道和准静态６径衰落信道下
进行，６条路径的相对平均功率为［０，－１，－９，－１０，
－１５，－２０］（ｄＢ），相对时延为［０，２０，４０，６０，８０，１００］采
样点。ＰＮ序列分别选取长度为Ｎ，Ｎ／２，Ｎ／４和Ｎ／８的
ｍ序列作为空子载波分布序列，信噪比选取０，５，１０，
１５，２０，２５ｄＢ，每个信噪比上的蒙特卡洛实验次数为
１０４。整数频偏范围为－１０≤εＩ≤１０。利用第３．２节给
出的子载波位置序列相关方法进行估计。判决０或１
的归一化幅值门限Ｔ＝０．５。表１给出的是ＯＦＤＭ系统
分别在高斯白噪声信道和多径衰落信道环境下的各信

噪比下的整数倍频偏估计的均方误差结果。

由表１、２可以看出，无论在高斯白噪声信道环境
还是在多径衰落信道下，论文方法都显示出了良好的

估计性能。随着ｍ序列长度的增加，即空子载波插入
数量的增多，其估计性能会明显提高。当信噪比大于

５ｄＢ时，其整数倍估计不会产生偏差。

表１　高斯白噪声信道下整数倍频偏估计均方误差

Ｔａｂ．１　ＭＳＥｏｆｉｎｔｅｇｅｒｆｒｅｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔｅｓｔｉｍａｔｉｏｎｉｎＡＷＧＮ

ｍ序列长度 ０ ５ １０ １５ ２０ ２５

Ｎ／８ ６．０１６５ ０ ０ ０ ０ ０

Ｎ／４ ０．２５８ ０ ０ ０ ０ ０

Ｎ／２ ０ ０ ０ ０ ０ ０

Ｎ ０ ０ ０ ０ ０ ０

表２　多径衰落信道下整数倍频偏估计均方误差
Ｔａｂ．２　ＭＳＥｏｆｉｎｔｅｇｅｒｆｒｅｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ

ｉｎｍｕｌｔｉｐａｔｈｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌ

ｍ序列长度 ０ ５ １０ １５ ２０ ２５

Ｎ／８ ０．１２０３４７ ０．０４７３ ０ ０ ０ ０

Ｎ／４ ０．６２５２ ０ ０ ０ ０ ０

Ｎ／２ ０ ０ ０ ０ ０ ０

Ｎ ０ ０ ０ ０ ０ ０

实验五：空子载波法小数倍频偏估计性能。

仿真对空子载波法与 ＣＰＭＬ法进行了比较。实
验参数同实验四。小数倍频偏范围为－０．５≤εｆ≤０．５。
分别对四种长度的 ｍ序列的空子载波法和 ＣＰＭＬ法
进行仿真。其中空子载波估计小数倍频偏采取迭代计

算方法，迭代调整步长取０．１。当梯度值大于１０－６或迭

代次数大于１００次时，迭代终止。仿真结果如下面两
幅图所示。

图７　高斯白噪声信道下小数倍频偏估计ＭＳＥ曲线
Ｆｉｇ．７　ＭＳＥｃｕｒｖｅｏｆｆｒａｃｔｉｏｎｆｒｅｑｕｅｎｃｙｏｆｆｓｅｔｉｎＡＷＧＮ

图８　多径信道下小数倍频偏估计ＭＳＥ曲线
Ｆｉｇ．８　ＭＳＥｃｕｒｖｅｏｆｆｒａｃｔｉｏｎｆｒｅｑｕｅｎｃｙ
ｏｆｆｓｅｔｉｎｍｕｌｔｉｐａｔｈｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌ

通过实验可以看出：１、空子载波频偏估计的性能
随着空子载波数目和信噪比的提高而提高，由图中可

以大致看出，空子载波数每提高一倍，估计性能提高４
到５ｄＢ；２、当信噪比大于５ｄＢ时，在两种信道环境下，
四种ｍ序列长度的空子载波估计性能均高于 ＣＰＭＬ
法；３、两种方法会受到多径效应的影响，随着信噪比的
提高，均出现了地板效应。

５　结束语

基于ＰＮ序列分布的空子载波 ＯＦＤＭ频偏同步方
法，其本质是把空子载波作为导频进行频偏估计，通过

伪随机不等间隔地排列，可以克服信道零点所带来的

代价函数多值效应。利用频带传输的空子载波，在频

偏估计中不会影响到数据传输，提高了频带利用率，论

文在前人研究的基础上，利用 ＰＮ序列的特性，简化了
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估计方法，大大降低了计算量。通过仿真看出，其估计

精度优于基于循环前缀的最大似然频偏估计法，并且

会随着空子载波数目的增多而提高。
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