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单载波通信系统的迭代频域合成均衡算法 
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摘  要：为提高符号间干扰(ISI)信道条件下信号接收的可靠性，该文研究单载波通信系统的多天线空间分集接收

问题，提出一种迭代频域合成均衡算法。该算法推导先验信息条件下合成均衡器的频域传输函数，并借助快速傅里

叶变换(FFT)实现合成均衡器系数和均衡滤波的高效计算。仿真结果表明，相比时域算法，该算法能够在不损失性

能的前提下，大幅降低运算复杂度。与单载波频域均衡(SC-FDE)算法相比，该算法不需要在数据传输的结构中插

入循环前缀(CP)，提高频谱利用率，能够直接应用于现有单载波通信系统。 

关键词：无线通信；空间分集；频域均衡；符号间干扰 

中图分类号： TN92                 文献标识码： A                 文章编号：1009-5896(2015)08-1950-07 

DOI: 10.11999/JEIT141507 

Iterative Frequency Domain Combining Equalization 
Algorithm for Single Carrier Systems 

Qiao Liang①    Xin Ji-rong①②    Zheng Hui① 
①
(National Key Laboratory of Science and Technology on Blind Signal Processing, Chengdu 610041, China) 

②
(College of Electronic Science and Engineering, National University of Defense Technology, Changsha 410073, China) 

Abstract: To combat the effect of InterSymbol Interference (ISI) while transmitting data over wireless fading 

channels, the issue of single carrier communication signal receiving with multiple antennas is studied and an 

iterative frequency domain combining equalization algorithm is proposed. The proposed algorithm derives the 

theoretical frequency domain transfer function of the combining equalizer with a priori information. An efficient 

implementation is proposed which employs the Fast Fourier Transform (FFT) to compute the combining equalizer 

coefficients and equalization filter. Numerical results show that the proposed algorithm reduces complexity 

enormously with nearly no performance loss compared with the time domain algorithm. Compared with Single 

Carrier Frequency Domain Equalization (SC-FDE), the Cyclic Prefix (CP) overhead can be avoided, and the 

computationally efficient frequency domain algorithm can be applied to the existing single carrier communication 

systems. 
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1  引言  

无线通信系统中，信道的多径和衰落效应导致

接 收 信 号 中 产 生 符 号 间 干 扰 (InterSymbol 
Interference, ISI)。信道均衡是补偿信道畸变、消除

ISI 的有效手段，但是对于严重 ISI 信道，均衡处理

的信号中仍然会出现较高的误码率。采用多个接收

天线的空间分集技术能够减小接收机遭遇信道衰落

的深度和衰落的持续时间，从而提高信号传输的可

靠性。空间分集与信道均衡技术的结合能够在减小

信道衰落影响的同时消除 ISI，提高通信的可靠性。 
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Turbo 均衡[1]是一种在均衡器和译码器之间迭

代交换软信息的算法，它在信道均衡时充分利用了

纠错编码的增益，因此在相同的信道条件下其性能

优于传统均衡算法。近年来，Turbo 均衡被广泛应

用于短波[2]、水声通信[3]、OFDM[4]等领域。在迭代

均衡与空间分集的联合优化方面，文献[5]提出了一

种迭代合并均衡算法，根据最小均方误差(Minimum 
Mean Square Error, MMSE)准则，将多路接收信号

以及译码器反馈的先验信息送入合成均衡器，同时

完成分集合成和信道均衡。文献[6]在水声通信的背

景下提出了一种空间分集自适应 Turbo 均衡算法，

该算法在符号合成时使用了简单的等增益合成，无

法达到最优的均衡合成性能。 
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文献[5]和文献[6]都是从时域均衡的角度开展研

究，近年来单载波频域均衡 ( S i ng l e  Ca r r i e r 
Frequency Domain Equalization, SC-FDE)的研究

受到广泛关注，同时域均衡相比，频域均衡借助于

快速傅里叶变换(FFT)实现，具有更低的计算复杂 
度 [7 13]− 。文献[7]在移动通信的环境下研究了一种低

复杂度的 MMSE Turbo 均衡，该算法借助 FFT 实

现了滤波器系数的高效计算，但是均衡滤波部分仍

然在时域完成。文献[8]提出了一种迭代分组判决反

馈 均 衡 器 (Iterative Block Decision Feedback 
Equalizer, IBDFE)，按照 MMSE 准则推导了前向均

衡器和反馈均衡器系数的迭代计算方法。文献[12]
在具有大多径时延和多普勒频移的水声信道背景下

研究了 IBDFE 算法，提出了一种联合迭代均衡和频

域信道估计算法，其研究指出，IBDFE 的性能优于

传统时域 DFE，并且具有更低的计算复杂度。文献

[13]针对高阶连续相位调制 (Continuous Phase 
Modulation, CPM)信号，从 Rimoldi 分解的角度出

发，通过设计 CPM 信号发射帧结构，提出了一种适

应于高阶 CPM 信号的 Turbo 频域均衡算法。但是，

上述 SC-FDE 算法需要在数据传输的结构中插入循

环前缀(Cyclic Prefix, CP)，用于将信道的线性卷积

关系转换为循环卷积。显然，CP 的引入一方面降低

了频谱的利用效率，另一方面使得 FDE 无法直接应

用于现有单载波通信系统。 

本文研究了单载波通信系统的多天线分集接收

问题，从频域的角度将 Turbo 迭代均衡与分集接收

相结合，提出了一种迭代频域合成均衡算法。该算

法不需要在数据传输中插入 CP，同时能够有效降低

计算复杂度，能够直接应用于现有单载波通信系统。

计算机仿真的结果表明，本文算法通过在合成均衡

器与信道译码器之间迭代交换外信息，充分利用了

多天线接收和信道译码的增益，其性能接近于理想

无符号间干扰信道分集合成的性能。 

2  信号模型 

考虑单天线发射，D 个天线接收的单输入多输

出(Single Input Multiple Output, SIMO)传输系统，

其信道模型如图 1 所示。信道编码的输入为等概的

{0,1}信息比特序列{ }kb ，编码比特交织后形成待传

输的比特序列 1 2{ , , , }L=c c c c ，其中子序列 nc  

,1 ,2 ,{ , , , }n n n Qc c c 表示连续的Q 个交织编码比特，星

座映射模块将每个子序列 nc 映射为发送符号 nd  

1 2{ , , , }α α α∈ = AA  ，星座点 jα 对应Q 个特定的比

特。 
设第 i 个分集接收支路的信道冲激响应为 

 

图 1 离散时间等效信道模型 
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式(1)中上标 ( )i 表示第 i 个分集接收支路，L 表示信

道记忆长度。假设加性噪声 ( )i
nw 是独立同分布的复高

斯随机变量，实部和虚部的方差都等于 2 /2iσ ，且不

同接收支路的噪声相互独立，则第 i 个分集支路的离

散时间等效信道的输出可以表示为 
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其中， ( ) 1
0{ }i L

llh −
= 是第 i 个 ISI 信道的复系数。 

3  软输入软输出(SISO)频域合成均衡器 

本节在先验信息条件下，推导了合成均衡器前

向部分和反馈部分的频域传输函数。频域合成均衡

器的结构如图 2 所示，其中 (1) (2)( ), ( ), ,P Pω ω  
( )( )DP ω 是D 个前向滤波器的频率响应，对应的时域

系数为 (1) (2) ( ), , , D
l l lp p p , ( )Q ω 是反馈滤波器的频率

响应，对应的时域系数为 lq , { }nd 是软符号估计值，

反映了上次迭代反馈的先验信息。 

 

图 2  SISO 频域合成均衡的结构图 

3.1 输出信噪比的时域表示 
根据 Turbo 原理，合成均衡器的输出 ns 应该与

先验软符号值 nd 不相关，因此对于反馈均衡器引入

约束条件 0 0q = ，则合成均衡器的输出 ns 可以表示

为 
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其中， ( ) ( ) ( )i i i
l l lg h p∗ ，频域 ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )i i iG H Pω ω ω= , 

( )
0 01

D i
i

g g
=

= ∑ , nη 为合成均衡器输出的残留符号 
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间干扰和滤波噪声，假设其为均值为 0，方差为 2σ 的

复高斯白噪声。因为发送符号 nd 相互独立，噪声独

立于发送数据符号，不同分集支路的噪声相互独立，

则 
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式(4)中 2
dσ 为发送符号功率， 2

dσ 为软符号估计值 nd

的功率， 2
iσ 为分集支路 i 中噪声 ( )i

nw 的功率。根据式

(3)，合成均衡器的输出信噪比为 
2 2

0
out 2SNR dg σ

σ
=             (5) 

为了使合成均衡器的输出符号 ns 达到最优，首先考

虑最大输出信噪比准则。显然当 2σ 取值为最小时，

满足合成均衡器的输出信噪比 outSNR 最大。由式(4) 

可知，当
2
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D i
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−∑ ∑ 取最小值时，满足

该条件，即 ( )
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= = ≠∑ ，考虑到 0 0q = ， 

则对应的频域表达式为 

0( ) ( )Q G gω ω= −             (6) 
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这时合成均衡器输出信噪比的表达式为 
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(8) 

3.2 输出信噪比的频域表示 

根据 Parseval 定理， 
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另外， 
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将式(9)~式(11)代入式(8)中，则输出信噪比 outSNR

可以用频率响应表示为 
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对于角频率ω，定义矢量 (1)( ) [ ( ),Hω ωH (2) ( ) T( ), , ( )]DH Hω ω , (1) (2)( ) [ ( ), ( ), ,P Pω ω ωP ( ) T( )]DP ω ，

以及噪声矩阵 ( )2 2 2
1 2diag , , , Dσ σ σΣ ，将其代入式(12)中，有 
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其中矩阵 ( )ωF 定义为 

( )2 2 * T( ) ( ) ( )d dω σ σ ω ω− +F H H Σ     (14) 

而 ( )ωX 定义为一个特定的矩阵，满足 ( )ω =F  

H( ) ( )ω ωX X 。 

3.3 最大输出信噪比准则确定合成均衡器的频域传

输函数 

根据 Cauchy-Schwarz 不等式，输出信噪比的上

界为 
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式(15)中当且仅当 T 1 H( ) ( ) ( ( ) ( ))ω ω λ ω ω−=X P H X ，

即 1 *( ) ( ) ( )ω λ ω ω−=P F H 时，合成均衡器输出的信噪

比达到最大，这就是前向均衡器频率响应的表达式。

这时，由式(7) 
T T 1 *( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )G ω ω ω λ ω ω ω−= =H P H F H  (16) 

因此 
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其 中 ， 参 数 β 定 义 为 T 11
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另外，根据式(17)，有 
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联立式(18)和式(19)，可以推出 

( )22 1 2 2
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3.4 最小化均方误差确定参数λ  

在 3.3 小节的推导中，参数λ是一个任意的常

数，不同的λ对应于不同的频域合成均衡器，特别地，

本文选取的λ使得均方误差(MSE)最小。根据 MSE

的定义，合成均衡器输出的 MSE 为 
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令 MSE/ 0λ∂ ∂ = ，则有 
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此时合成均衡器的输出信噪比可以表示为 
0
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g

g
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−
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即合成均衡器的性能由系数 0g 唯一描述。 

4  迭代频域合成均衡 

接收机中迭代频域合成均衡的整体结构如图 3

所示，软输入软输出(Soft Input Soft Output, SISO)

频域合成均衡器输出的均衡符号记为 ns , SISO 解映

射模块将均衡符号转化为对应编码比特的外信息

,( )E
e n iL c ，经过解交织后作为译码器的先验信息

,( )D
a k iL c 用于 SISO 译码。译码器在输出信息序列硬

判决 ˆ{ }kb 的同时更新编码比特的外信息 ,( )D
e k iL c ，经

过交织后作为频域合成均衡器的先验信息 ,( )E
a n iL c ，

软符号映射模块将比特外信息转化为对应的软符号

值 nd ，用于下次迭代处理。首次迭代时比特的外信

息为零，相应的软符号值 nd 0= 。 

4.1 SISO 解映射 

SISO 解映射模块根据合成均衡器的输出符号

ns ，以及比特的先验 LLR ,( )E
a n jL c ，计算比特的外信

息 LLR。与文献[7]中的推导类似，在 QPSK 调制

Gray 映射条件下，比特的外信息 LLR 可以表示为 

 

图 3 迭代频域合成均衡的处理结构 
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,

0

2
Re

1n i n iq s
g

α=
−

。 

4.2 软符号映射 
软符号映射模块根据上次迭代译码器所提供的

比特先验信息 ,( )E
a n jL c 来计算软符号估计 { }nd ，在

QPSK 调制 Gray 映射条件下，发送符号的期望 nd 可

以表示为 
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tanh j tanh

2 22

E E
a n a n

n

L c L c
d

⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎟ ⎟⎜ ⎜⎢ ⎥⎟ ⎟⎜ ⎜= − + ⋅ −⎟ ⎟⎢ ⎥⎜ ⎜⎟ ⎟⎜ ⎜⎟ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎢ ⎥⎣ ⎦
(25) 

软符号映射模块同时计算软符号估计的方差
2
dσ ，因为E( ) 0nd = ，因此 

( )
12 22

0

1
E

N

n nd
n

d d
N

σ
−

=

= ≈ ∑         (26) 

其中N 是数据块长度。参数 2
dσ 衡量了符号估计的可

靠度，初始迭代时，由于没有任何先验信息，因此

nd 0= , 2 0dσ = 。随着迭代的进行，先验信息 ,( )E
a n jL c

的可靠度不断增加， n nd d→ , 2 2
ddσ σ→ 。 

5  频域合成均衡器的具体实现 

5.1 频域合成均衡器的计算步骤 
第 3 节给出了合成均衡器前向部分和反馈部分

应该满足的频域形式，如果用横向滤波器精确实现

该结构，则需要无限长滤波器，在实际实现中一般

计算 pN 个离散频点的频域响应来近似该结构，从时

域来看， pN 也可以理解为对应均衡滤波器的长度。

SISO 频域合成均衡器的具体计算步骤为： 
步骤 1  各分集接收支路估计信道冲激响应

( )
{ }

i
nh ，做 pN 点 FFT，得信道频率响应

( )
{ }

i
kH , 

1,2, ,i D= ，或者直接在频域估计
( )

{ }
i

kH ； 
步骤 2  对每个频点 k , (1) (2)[ , , ,k k kH HH  

( ) T]D
kH ， 计 算 2 2 * T( )k d k kdσ σ− +F H H Σ 和 '

k =P  
1 *

k k
−F H , 0,1, , 1pk N= − ； 

步骤 3  计算参数
1

T

0

1 pN
'

k k
p kN

β
−

=

= ∑ H P , 0g =  
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2

21
d

d

σ β
βσ+

； 

步骤 4  前向均衡器的频率响应
2

2= ,
1+

'd
k k

d

σ
βσ

P P  

0,1, , 1pk N= − ，每个频点依次计算 kP ，可得各分

集支路前向均衡器的频率响应 ( ) ( )( )
0 1{ } { , , ,i ii

kP P P=  
( )

1}p

i
NP − ； 

步骤 5  反馈均衡器的频率响应 T
0=k k kQ g−H P , 

0,1, , 1pk N= − ； 
步骤 6  在频域完成均衡滤波操作，前向均衡器

系数 ( ){ }i
kP , 1,2, ,i D= ，反馈均衡器系数{ }kQ 分别

做 pN 点 IFFT，时域补零后，再做N 点 FFT，分别

表示为
( )

{ }
i

kP 和 { }kQ 。根据重叠保留法(Overlap 
And Save, OAS)，将接收数据以N 点为单位逐块处

理，数据块之间交叠长度为L ，其中 pL N≥ 。 
需要指出的是，当接收天线数目为 1 时，矩阵 kF

退化为一个标量，矩阵求逆也转化为标量的倒数，

相应的计算步骤退化为文献[7]中的处理方式，但是

与文献[7]不同的是，本文中的均衡滤波部分(步骤 6)
也是在频域实现的，计算效率更高。当接收天线数

为 1, 2 0dσ = ，即没有任何先验信息时，步骤 4 实质

上就是 MMSE 线性均衡，与文献[8]的初始化方式相 

同，即 2

2 *

20 2 2d

d k
k

d k w

H
P

Hσ

σ

σ σ= =
+

。 

5.2 计算复杂度分析 
表 1 比较了本文算法同文献[5]中时域迭代合并

均衡算法(Minimum Mean Square Error Iterative 

Combining Equalization, MMSE-ICE)、文献[14]中
频 域 判 决 反 馈 迭 代 频 域 均 衡 算 法 (Frequency 

Domain Equalization with Frequency Domain 

Decision Feedback, FDE-FDDF)的计算复杂度，运

算量分为均衡器系数计算和均衡滤波两部分，单位

为复数乘法次数。统计中假设本文算法的均衡器系

数每N 点更新一次，D 维矩阵求逆的运算量为 3D , 
N 点 FFT 的运算量为 2( /2)logN N 。括号内的数字

表示当取典型值 4D = , =32pN , 5M = , 128N =

时，具体的运算量数值。从表 1 可以看出，相比时

域 MMSE-ICE 算法，本文算法有效降低了计算复杂

度；而同单天线接收的 FDE-FDDF 算法相比，因为

本文算法利用了多个接收天线，问题规模更大，因

此运算量要大于 FDE-FDDF。表中典型条件下，本

文算法的运算量约为 FDE-FDDF 的 2.7 倍，这在实

际应用中是可以接受的。 

6  计算机仿真 

信号调制方式为 QPSK，信道编码方式为 1/2

码率非系统卷积编码，其生成多项式 [171,133]G = ，

每帧信息比特的长度为 1024 bit，最后 6 bit 为结尾

比特，用于编码器结束于零状态，交织器为 2048 bit
的 S 伪随机交织器，迭代次数取为 4 次，信道译码

使用 max-log-MAP 算法，仿真中假设各分集支路的

接收信噪比相同，信道冲激响应精确已知，数据交

叠长度 pL N= 。 
6.1 FFT 长度 pΝ 对迭代频域合成均衡性能的影响 

考虑两天线分集接收，两个 ISI 信道的冲激响应

分别为 1=[0.227, 0.460, 0.688, 0.460, 0.227]h , 2 =h  

[ 0.049+0.359i, 0.482 0.569i, 0.556+0.587i, 1,− − −
0.171+0.061i]− ，其中信道 1 是文献[15]中的严重 ISI

信道，信道 2 是文献[16]中具有一定代表意义的典型

ISI 信道。图 4 给出了当 FFT 点数 pN 分别取 8 和 32
时，本文迭代频域合成均衡算法的误码率曲线，为

了进行比较，图中同时也给出了文献 [5]中时域

MMSE-ICE 算法的性能曲线。从图 4 中可以看出，

FFT 点数越多，迭代频域合成均衡的性能越好，当

32pN = 时，本文提出的迭代频域合成均衡算法的性

能已经非常接近于时域 MMSE-ICE 算法的性能，在

后续仿真中均取 32pN = 。 
6.2 静态信道条件下，迭代频域合成均衡的误码性能 

仍然考虑 6.1 小节中的静态 ISI 信道条件，图 5
给出了本文算法在两天线和单天线接收时的误码性

能，同时给出了文献[14]中频域判决反馈迭代频域均

衡算法(FDE-FDDF)的性能曲线。需要指出的是，

FDE-FDDF 算法仅考虑了单天线接收条件，因此只

能与本文算法退化到单天线时的性能进行比较。从

图 5 可以看出，本文算法在单天线条件下的性能与

FDE-FDDF 算法非常接近，甚至在严重 ISI 信道下

还略优于 FDE-FDDF。而将两天线接收的性能同单

天线进行比较可以发现，达到 410− 误码率，信道 1
需要的 0/bE N 约为 10 dB，信道 2 需要的 0/bE N 约

为 5 dB，而两分集迭代频域合成均衡只需要约 0.5 
dB，非常接近于两个理想无符号间干扰信道分集合

成的性能，同时 4 次迭代所带来的性能增益约为 3 
dB(3.5 dB→ 0.5 dB)，因此本文迭代频域合成均衡

算法有效改善了接收系统的处理增益，降低了信号

接收的信噪比需求。 
6.3 块衰落信道条件下，迭代频域合成均衡的误码性

能 
仿真采用 6 径瑞利衰落信道，多径之间的时延

间隔为符号周期，6 条多径具有相等的平均功率。仿

真中信道假设为块衰落(block fading)的，即在一帧

之内信道是固定的，不同帧之间的信道独立随机产

生，10000 次 Monte Carlo 仿真结果统计。 
图 6 给出了块衰落信道条件下，当接收天线数 
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表 1 不同算法每个接收符号每次迭代所需的运算量 

算法 均衡器系数计算 均衡滤波 

时域 MMSE-ICE(多天线) 2 2 24 2 1p pD N M M DN+ + − − (65442) pDN (128)
 

FDE-FDDF(单天线) 
13 10N

N
+

(13) 2
3

log 2
2

N + (12.5) 

本文算法(多天线) 3 21
( 2 2 4)p p pD N D N DN

N
+ + + (26)

 2
2 3

log 1
2

D
N D

+
+ + (43.5)

 

 

图4  FFT点数对迭代频域             图5 静态信道条件下，两分集迭代       图6 块衰落信道，不同分集接收支路数 

合成均衡算法的性能影响                  频域合成均衡的误码性能             目，迭代频域合成均衡的误码性能 

目分别为 1, 2, 4 时，本文迭代频域合成均衡算法的

性能，同时在单天线条件下给出了文献[14]中 FDE- 
FDDF 算法的性能作为对比。与 6.2 小节的仿真结果

类似，本文算法在单天线条件下的性能与 FDE- 
FDDF 算法非常接近。从图中可以看出，接收天线

数目的增加能够有效提高接收系统的误码性能，1
天线接收条件下，达到 410− 误码率需要的 0/bE N 约

为 5.4 dB，当 2 天线接收时，需要的 0/bE N 约为 0.4 
dB，而当 4 天线接收时，仅需要-2.6 dB。同理想无

符号间干扰信道分集接收的性能相比，当接收天线

数为 1 时，即使采用迭代均衡算法，其性能距离性

能界仍然约有 2 dB 的性能差距，而当接收天线数为

2 和 4 时，迭代频域合成均衡的性能已经能够达到性

能界。另一方面，由于分集合成改善了信道中的 ISI，
随着接收天线数目的增加，迭代处理的增益逐渐减

小，1 天线接收时，迭代增益约为 2.9 dB(8.3 dB→  
5.4 dB), 2 天线接收时，迭代增益约为 1.8 dB(2.2 dB 
→ 0.4 dB), 4 天线接收时，迭代增益只有约 0.7 dB 
(-2.6 dB→ -1.9 dB)。 

7  结束语 

本文针对单载波通信系统的多天线迭代接收问

题，提出了一种迭代频域合成均衡算法，该算法通

过在合成均衡器和信道译码器之间迭代交换外信

息，有效改善了接收机抗严重符号间干扰的能力。

相比时域迭代均衡，本文算法有效降低了计算复杂

度；相比频域均衡，本文算法避免了在数据帧中插

入 CP，提高了频谱利用效率，能够直接应用于现有

单载波通信系统。这为宽带无线通信系统中消除符

号间干扰，提高系统性能提供了一种新的接收处理

方案。 
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