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 DFT-S-OFDM 系统发射端 IQ 失衡的广义迭代均衡器 

刘  锐*①    孙  强①②    高西奇
① 

①
(东南大学移动通信国家重点实验室  南京  210096) 

②
(南通大学电子信息学院  南通  226000) 

摘  要：该文研究了离散傅里叶变换扩展正交频分复用 (DFT-S-OFDM) 系统的零中频(ZIF)射频(RF)前端非理想

特性导致同相与正交分路失衡(IQI)干扰时，改进的频域迭代均衡技术。利用广义正交原理和迭代均衡原理，本文

推导了频域广义线性最小均方误差(WLMMSE)迭代均衡器，并通过矩阵变换降低其复杂度。仿真结果表明，在

DFT-S-OFDM 系统发射端 IQ 失衡的情况下，所提出的迭代均衡算法性能显著优于常规迭代均衡算法，而复杂度

只有少量提高。 
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Abstract: In this paper the frequency turbo equalization is investigated for Discrete Fourier Transformation Spread 

Orthogonal Frequency Division Multiplexing (DFT-S-OFDM) systems with transmitter In-phase and Quadrature 

Imbalance (IQI) interference caused by imperfect Zero Intermediate Frequency (ZIF) Radio Frequency (RF) front 

ends. Based on the widely orthogonal principle and the turbo equalization principle, the frequency Widely Linear 

Minimum Mean Square Error (WLMMSE) turbo equalizer for DFT-S-OFDM systems with transmitter IQI is 

derived. Matrix transformations are employed to further reduce the complexity. Simulation results confirm that 

with transmitter IQI, the proposed turbo equalizer significantly outperforms the conventional counterpart turbo 

equalizer with only slightly increasing of the computation complexity.  
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1  引言  

欧洲第3代合作伙伴项目(3GPP)组织为了保持

其提出的通用移动通信系统(UMTS)的技术优势与

2004 年提出 UMTS 长期演进(LTE)计划，最新的正

式版本 3GPP R10[1]也被称为高级 LTE (LTE-A)。
在 LTE/LTE-A 系统中，上行链路物理层基带采用

离散傅里叶变换扩展正交频分复用(DFT-S-OFDM)
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结构，射频(RF)前端采用零中频(ZIF)直接转换结 

构[2]。DFT-S-OFDM 系统通过在传统正交频分多址

接入(OFDMA)系统的输入端增加 DFT 模块，将输

出的 OFDM 符号转化为发射信号的时域过采样信

号，从而显著降低了 OFDM 符号的峰均功率比，降

低了用户设备(UE)对射频放大器动态范围的要求，

并降低了平均功率消耗，同时节约了成本。零中频

(ZIF)结构的射频模块将基带信号直接调制到载波，

避免了超外差结构中的中频混频放大电路，有利于

片上集成，降低功耗和成本，同时也避免了超外差

结构中的镜像干扰。因此，对于用户设备，DFT-S- 

OFDM 基带结构和 ZIF RF 前端是很好的低成本组

合。但是 ZIF RF 前端也带来两个问题，首先，在
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接收端，半导体元件衬底感应的射频信号在混频时

会产生直流分量，其次，在发射端和接收端，同向

和正交(IQ)混频放大电路由于成本、工艺和功耗等

原因无法做到理想的幅度相等并且相位正交，由此

产生 IQ 失衡(IQI)干扰。IQI 在发射端和接收端的模

型不同，对信号的影响方式也不同(噪声作用位置不

同)，也不能用相同的原理进行处理。本文在第 2 节

详细描述了发射端和接收端 IQI 对信号的作用。 

在学界，多种通过基带信号处理对抗 IQI 的方

法被提出。文献[3-7]中，在 OFDM 系统接收端通过

频域信号处理估计并对抗发射和接收 IQI的方法被

提出，文献[8]在单载波系统中通过参数估计直接抵

消接收端 IQI 以提高线性迭代接收机的性能。近年

来，在上行链路接收端利用信号处理对抗发射端 

IQI 的方法也开始逐渐被提出，这类方法具有利用

基站的计算资源，进一步降低用户终端成本的优点。

由于发射端 IQI 无法在接收端直接抵消，而 OFDM

链路中对发射端 IQI 的频域处理方法也不适用于单

载波链路，因此多种利用广义正交原理的线性均衡

方法被提出。文献[9]在 SCBT 系统中用广义线性最

小均方误差(WLMMSE)均衡器取代线性最小均方

误差(LMMSE)均衡器，提高了接收机对抗发射端 

IQI 的能力，同时提出了一种发射端 IQI 参数的盲

估计方法。文献[10]分析了在 SCBT 系统中存在发

射端 IQI 时，LMMSE 和 WLMMSE 均衡器的 MSE

随 IQI 参数变化的规律。文献[11]中分析了 OFDMA

和基于 DFT-S-OFDM 结构的 SC-FDMA 系统中发

射端 IQI 对多用户系统性能的影响，使用广义线性

迫零(WLZF)均衡器和 WLMMSE 均衡器，提高了

这两种系统在存在发射端 IQI 时的性能，并提出了

一种在交织子载波方案中避免发射端 IQI引起用户

间干扰的子载波分配方式。这些方法提高了单载波

或 DFT-S-OFDM 系统线性接收机对抗发射端 IQI

的能力，但对于这些系统中性能优异应用广泛的频

域迭代接收机[12,13]，采用广义正交原理提高迭代接

收机对抗发射端 IQI 的应用却未见报道。 

本文提出了一种新的等价估计方法，将广义正

交原理应用到DFT-S-OFDM系统发射端 IQ失衡的

频域迭代均衡器的推导中，得出频域广义线性

MMSE 迭代均衡器，并通过矩阵变换大幅度降低其

复杂度。通过仿真表明，本文提出的频域迭代均衡

器在DFT-S-OFDM系统发射端 IQ失衡情况下比传

统频域迭代均衡器性能有较大改进。 

2  系统模型 

2.1 IQ 失衡的 ZIF 射频模块 
IQ 失衡发生在零中频(ZIF)接收机的射频调制

解调的部分，收发端都存在。图 1 演示了 ZIF 射频

调制模块和射频解调模块在 IQ 失衡时的模型[6]。图

中， ( )s t 为射频调制模块输入的时域基带信号，其

实部和虚部分别被送往同相(I)和正交(Q)支路分别

进行射频调制。在理想情况下，IQ 支路本地振荡器

(LO)提供幅度相等，相位正交，角频率都为ω的两

路载波，在实际系统中，LO 的幅度和相位由于工艺、

功耗等原因，在收发端都存在非理想的现象 [2 11]− 。

发射端的幅度失衡用 ε 表示，相位失衡用ϕ表示，

接收端的幅度失衡用 δ 表示，相位失衡用φ 表示。

根据文献[7]，发射信号的等效基带信号为 

 

图 1 存在 IQI 的 ZIF 射频发射端和接收端 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )*x t A t jB t s t s tα β= + = +     (1) 

其中 cos sinjα ϕ ε ϕ= + , cos sinjβ ε ϕ ϕ= + 。射频

信号 RF( )x t 经过时间和频率选择性信道 RF( , )h t τ 到

达接收端，本文考虑单根发射天线单根接收天线的

情况，到达接收天线的等效基带信号为 

( ) ( )( )*, ( ) ( ) d ( )y t h t t s ns t
τ

τα τ βτ τ
∞

=−∞

+
− += +∫ (2) 

其中等效基带信道冲击响应与射频信道冲击响应的

关系为 RF( , ) (LPF( ), ) j th t h t e ωτ τ −= , LPF()⋅ 表示理

想低通滤波。当接收端存在 IQI 时，根据文献[2]，
接收端输出的等效基带信号为 

( ) *( ) ( )r t y t y tμ ζ= +           (3) 

其中 cos sinjφ δμ φ−= , cos sinjδ φ φζ += 。从式

(1)和式(3)中可以看出，发射端与接收端 IQI 对发射

信号的影响方式有两点不同。首先，幅度和相位失

衡折算成 IQ 失衡作用因子时的表达式不同，发射端

的α和接收端的μ在表达式中相差一个符号。其次，

信道噪声作用在发射端 IQ 失衡之后，接收端 IQ 失

衡之前。上述两点不同使文献[8]中迭代接收机处理

系统接收端 IQI 的方法不能用于处理系统发射端

IQI。本文与文献[11,14]中一致，假设接收端 IQ 失

衡已被正确估计，并在接收端已准确获得 ( )y t 。 
2.2 发射端 IQ 失衡的 DFT-S-OFDM 系统 

DFT-S-OFDM 系统单天线发射端结构见文献
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[13]的图 1，当发射端 IQ 平衡时，根据文献[13]，单

发单收的 DFT-S-OFDM 系统传输模型可以表示为 
 ff f

M +=y F s nΛ             (4) 

其中s为一个长度为N 的 DFT-S-OFDM 符号内所

包含的编码调制信号，也被称为用户发射信号，并

且 H{ } M=ss IE ; MF 表示M M× 的归一化 FFT 矩

阵， MF s即频域用户发射信号； fΛ 为所分配子载波

上的频域信道； fn 为频域噪声，并且 H{ }f fn nE  
2
n Mσ= I 。我们采用文献[11]中的子载波镜像对称分

配方式避免用户设备发射端 IQ 失衡导致用户间干

扰。由于不存在用户间干扰，对发射信号的检测仍

然属于单用户问题，此时系统传输模型可以表示为 
* *f f f

M M M
f α β= + +y F s J F s nΛ Λ      (5) 

其中 adiag{diag{ }}M M=J I 表示M M× 的单位反对

角矩阵。 

3  DFT-S-OFDM 系统发射端 IQ 失衡的迭

代接收机 

当一个复随机变量的实部与虚部不相关时，这

个随机变量被称为正则随机变量[15]。当随机变量是

复高斯随机变量时，其成为正则随机变量当且仅当 
*cov( , ) 0xc x x= =            (6) 

其中 xc 也被称为x 的伪方差。根据文献[16]，当观察

值与发送信号间的伪协方差非 0 时，需要通过观察

值与观察值共轭的联合线性组合才能得到发送信号

的最小均方误差估计，也就是广义线性最小均方误

差(WLMMSE)估计。 
3.1 WLMMSE 接收机以及不足  

在文献[9-11]的 SCBT 或者 DFT-S-OFDM 的

WLMMSE 接收机推导过程中，使用接收向量 fy 作

为观察值，从 fy 和 *fy 中联合估计 ks 。WLMMSE
接收机提高了传统线性接收机在发射端 IQ 失衡时

的性能，但是 WLMMSE 接收机有两点不足。首先，

没有考虑译码器反馈的先验信息。先验信息包括用

户发送符号s的先验均值和先验方差[12,13]。忽略先验

信息会使估计值中包含残留的符号间干扰(ISI)，这

也是传统线性接收机虽然结构简单但是性能落后于

传统迭代接收机的原因。其次，传统 WLMMSE 接

收机的推导过程难以推广到考虑先验信息的情况。

实际上，当检测 ks 时，若已知其他符号的先验均值

ks ，其中 
T

1 1 1[    0   ]k k k Ms s s s− +=s       (7) 

则根据迭代均衡原理[12,13]，对 ks 消除 ISI 的广义线性

估计应将减去干扰项均值的接收向量 f
ky 作为观察

值，其中 
* *f f f

M
f

k kk M Mα β+= −y F s J F sy Λ Λ     (8) 

由于 *cov( , ) 0k ks ≠y ，为了使估计值 ks 具有最小

MSE，需要从观察值 f
ky 及观察值的共轭 *f

ky 中联合

估计 ks ，记为 
H *Hf f
k kk kks = +y g yb            (9) 

然而，由于式(8)从观察向量中减去了部分先验信

息，破坏了文献[9-11]中观察向量自相关矩阵( k =Γ  
H{ }f f

k ky yE )及伪自相关矩阵( T{ }f f
kk k=C y yE )的循环

性，因此当应用文献[9-11]的公式计算 kb 和 kg 时会

产生非常复杂的非循环矩阵嵌套求逆运算，频域均

衡器复杂度高达 4(2 )MO ，算法难以实现。事实上，

文献[9-11]采用的 WLMMSE 均衡公式适用于接收

信号中的 s与 *s 分别经历任意衰落信道的一般情 
况[16]，但是从式(5)可见，当系统发射端 IQ 失衡时，

*s 经历的信道可以通过s的信道经过确定的矩阵变

换得到，二者是完全相关的。利用这个相关性，我

们接下来推导简化并且等价的迭代均衡算法。 
3.2 已知先验信息的广义线性 MMSE 估计 

在式(5)所示的频域接收信号中，等号右边第 2
项即 IQ 失衡干扰项可以变形为 

* * *f f
M M M eβ β=J F s F sΛ Λ Λ        (10) 

其中 0 1=diag{[ ]},M
e e eλ λ −Λ  =exp{ 2 }/e j Mλ π− 。

因此DFT-S-OFDM系统发射端 IQ失衡时用户的频

域接收信号可以合并表示为 

( )*f f f f f
M e Mα β= + + +y F s s n F x nΛ Λ Λ  (11) 

其中 1 *k
k k e ks sx βλα −= + 是用户的等效发射符号， ks

是用户的编码调制符号，二者间是一一映射的关系，

因此后验概率 |( )kkP s s 与后验概率 |( )kkP s x 是等价

的。而等效发射信号已知先验信息的广义线性估计

kx 可以通过矩阵变换得到化简。对于式(11)中的 kx ，

当其他实际信号的先验均值 *
ek k kα β= +x s sΛ 已知

时，从接收向量中减去干扰项的均值可得观察向量

为 
ff

kk
f

M= −y xy FΛ            (12) 

显然式(12)和式(8)是等价的。 对 kx 已知先验信息的

广义线性估计，即从 f
ky 和 *f

ky 中联合估计 kx 。为了

表述方便，将 f
ky 和 *f

ky 组合成扩展观察向量 f
k =y  

TT H[  ]f f
k ky y ，则等效发射信号 kx 已知先验信息的广义

线性估计可以表示为 
H f

k k kx = g y                 (13) 

其中均衡器系数 H
kg 为1 2N× 的行向量。此时，文献

[16]中的广义正交原理可以等效表示为：当估计值

kx 的 MSE 最小时，均衡器系数满足如下方程： 

( ){ }H 0f
k k kx x− =yE        (14)  

求解式(14)，并根据文献[12]假设 cov( , ) s Nv=s s I , 
H( ) N=ss IE ，可以得到均衡器系数的表达式： 
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( )H HH
1

1 k
k k ke kk rmλ

−
−⎡ ⎤ +⎢ ⎥⎣ ⎦= Ag H H HΓ     (15) 

其中 

( )

H2 22
2

H H H H

1

* * * 1

2 ,  

,  =

= ,  = 1

,  n M

f f
M M k

kf f
M M k

k
M e e

k k
e M e

r m

r m r m
v v

m r m r

α β αβ σ

λ

λ

−

− +

= + = = +

⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥= ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦

⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎢ ⎥⎢ ⎥ − ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

A HVH I

F F e
H

F F e

I
V

I

H
Λ Λ

Λ Λ

Λ
Γ

Λ

 

在上述定义中，
1

1 M s
ii

v v
M =

= ∑ ，其中 cov( , )s
i i iv s s=  

是发射信号 is 的先验方差，由译码器反馈得到。在

式(15)中
H

( )k kk+A H HΓ 是非循环矩阵，虽然算法只

有一次非循环矩阵求逆，但直接求解运算量仍然很

大，注意到A是2 2N N× 的分块循环阵，因此式(15)
右边两项乘积可以通过矩阵求逆公式做出如下化

简： 

( )
( )

H H

1H H
2

1

1 1
  

k k kk

k k kk

−

−− −

+

= +

A

I A A

H H H

H H H

Γ

Γ      (16) 

其中
1H

2( )k k k
−

+I AH H Γ 是2 2× 矩阵，将式(16)代入

式(15)和式(13)得到 
H

H H
*H *

kk
k k k k

kk

x
x

x

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎢ ⎥ ⎢ ⎥= +⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦

e

e

ξ
ω ω Ψ

ξ
       (17) 

其中 

( ) ( )( )
( ) ( )( )
( ) ( ) ( )

( )( ) ( )( )
( ) ( )
( )

( )

*H H
1 2

2 2
1 1

2 1

22 2

1

2 22 2

1

1H 1
2

1
1 21H

* 1
2 1

1

2

= +

( )

( )

( )

        

[ ]

=

1

f f f f f
M M M M

f
n kk M k
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通过对式(17)多次利用矩阵乘法的性质 1[ ]k
ea bλ −  

T 1 T[ ] [ ][ ]k
ec d a b c dλ −⋅ = 将变量 1k

eλ
− 从等价滤波器

系数 H
kω 和均值增益系数 kΨ 中移动到观察向量上，

最终得到等效发射信号已知先验信息时向量形式的

WLMMSE 估计表达式 

( ) ( ) ( ) ( )H H * H H *

1 2 1 2e e= + + +x x xω ξ ω Λ ξ η η Λ (18) 

其中 ( )
1 2

1H
2 *

2 1

=[ ] ,  = , =(1 )r m v
ρ ρ

ρ ρ
−

⎡ ⎤
⎢ ⎥+ −⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

Iω ΨΓ Ψ Γ  

H H
* ,  

r m

m r

⎡ ⎤
⎢ ⎥ =⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

η ω Ψ 。 

式(18)均衡器的计算量主要是 ξ中的 FFT 运算带来

的，对于一个 DFT-S-OFDM 符号的均衡过程，式

(18)表示的迭代均衡器复杂度为 2(2 logN N +O  

2(2 log 17 ))T M M M+ ，其中T 为迭代次数。 
3.3 广义线性迭代接收机软解调器 

当得到估计符号 kx 后，第k 个编码调制符号 ks

为星座中 as 的后验概率可以通过式(19)获得 

( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )
a

k k ka a a a a
s

s x x s s xP P P P Ps s
∈

= ∑
S

(19) 

其中集合S表示调制星座的取值范围。式(19)中，
1 *|( ) ( )k kk k a e

k
a ax s s x x sP sP α βλ −= = = + 是 kx 的条

件概率。因为 kx 是非正则(improper)的[15]，所以 f
ky 和

*f
ky 是非正则的，因此 kx 也是非正则的。由于式(13)

的求和关系，根据中心极限定理可以将 kx 看成高斯

变量，根据文献[15]，其条件概率密度函数为  

( ) ({
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2

, ,

2 2 2
, , , ,
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x c c
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在式(22)和式(23)中，
1*

1

,

k
e

k k
e

rv mv

m v rv
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⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢
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= ⎥Θ 。从式(22)和式(23)可见， kx 的条件 

方差 ,a kυ 与已知条件 as 和k 的取值都无关，因此每次

迭代仅需计算一次，伪方差 ,a kc 与已知条件 as 的取值

无关，与 k 有确定关系，因此每次迭代也仅需计算

一次。将式(21)-式(23)代入式(20)即得到条件概率

( )k aP x s 。从后验概率 ( )kaP s x 计算均衡器输出比

特对数似然比(LLR)的过程与传统迭代接收机相 
同[12,13]。  
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3.4 算法流程及性能简析 
至此，广义线性 MMSE 迭代接收算法推导完

毕，算法流程总结如下： 
步骤 1 对一个编码块内所有 DFT-S-OFDM

接收符号，逐个利用式(18)对接收信号进行广义线

性 MMSE 迭代均衡，得到等效发射信号的估计值

x 。在迭代均衡初始时，发射信号的先验均值 0=s ，

先验方差 ,cov( ) M=s s I 。 
步骤 2 对一个编码块内所有 DFT-S-OFDM

符号，逐个利用式(20)和式(19)从x 中计算发射信号

的后验概率 ( )kaP s x 。利用文献[12,13]中的方法从

( )kaP s x 中计算软解调器输出的编码比特 LLR。当

全部 DFT-S-OFDM 符号解调完成之后，将输出

LLR联合并解交织后送给软输入软输出(SISO)译码

器。 
步骤 3 当 SISO 译码器判决输出校验正确或

者迭代达到指定次数时算法停止。否则将 SISO 译

码器输出 LLR 经过交织器后送给软调制器，产生逐

个 DFT-S-OFDM 符号发射信号的先验均值s和先

验方差 cov( ),s s ，重复步骤 1。 

在系统发射端 IQ 失衡时，相对于传统迭代均衡

算法，本文的算法在每次迭代中利用广义正交原理

计算发射端信号的估计值，因此具有更小的均方误

差，这与文献[9-11]中的 WLMMSE 均衡算法均方

误差小于 LMMSE 均衡算法原理是相同的。同时本

文在文献[9-11]中的 WLMMSE 均衡基础上利用了

译码器反馈的先验信息，因此经过迭代之后估计值

的均方误差也将小于文献[9-11]的 WLMMSE 均衡

算法。接下来的仿真结果验证了当 DFT-S-OFDM

系统发射端 IQ 失衡时，本文算法性能优于传统迭代

接收算法和传统 WLMMSE 接收算法。 

4 仿真结果 

本节对比 DFT-S-OFDM 系统采用 Turbo 编码 

时，多种接收算法的误码率(BER)性能。仿真系统 
按照 LTE 规范[1]构建，系统参数在表 1 中，信道参

数在表 2 中。系统发射端 IQ 失衡参数按照文献[7]
设置为 o0.3,  5ε φ= = 。本文与文献[7, 9-11]中一样

假设信道状态信息与发射端 IQ 失衡参数在接收端

都完全已知。对比的算法包括传统 LMMSE 迭代均

衡算法(CTE)，所提出的广义线性 MMSE 迭代均衡

算法(PTE)，以及加入 Turbo 码作为前向纠错码

(FEC)的传统 WLMMSE 均衡算法 (WLMMSE- 
FEC)。需要注意的是，PTE 算法初始迭代时的性

能就是 WLMMSE-FEC 的性能。对于每一个 DFT- 
S-OFDM 符号，CTE 算法的复杂度为 2(2 logN NO  

2(2 log 4 ))T M M M+ + ，其中T 为迭代次数；PTE
算 法 的 复 杂 度 为 2 2(2 log (2 logN N T M M+O  

17 ));M+ WLMMSE 均 衡 算 法 的 复 杂 度 为

2(2 logN N +O 2log 13 )M M M+ 。对于本文采用的

仿真参数( 2048, 300, 6N M T= = = )，上述 3 种算

法的复杂度关系依次为 1 : 1.2764 : 0.6102。 
图 2 是表 1 的 DFT-S-OFDM 系统在全部 2048

个载波中，采用位置固定的 300 个集中镜像子载波

传输时，多种接收算法的误码率(BER)性能对比。

其中，左边的一组曲线对应系统采用 QPSK 调制，

右边的一组曲线对应系统采用 16 QAM 调制。从仿

真结果可见，当 DFT-S-OFDM 系统发射端 IQ 失衡

且采用 QPSK 调制时，在 BER= 510− 处，传统迭代

接收算法比它在系统发射端 IQ 平衡时性能恶化大

约 2 dB，所提出的迭代接收算法比传统迭代接收算

法性能好大约 1.5 dB并且比WLMMSE算法性能好

大约 1.8 dB。当系统采用 16 QAM调制时，在BER= 
510− 处，传统迭代接收算法比 IQ 平衡时性能恶化大

约 6.5 dB，所提出的迭代接收算法比传统迭代接收

算法性能好大约 5.5 dB，比 WLMMSE 算法性能好

大约 2.2 dB。 
由于信道估计等方面的不足，LTE/LTE-A 取 

表 1 仿真环境 

OFDM 长度 2048 符号 循环前缀 144 符号 调制方式 4 / 16 QAM 

符号速率 30.72 Msps 多普勒谱 修正 Jakes 映射方式 Gray 

载波频率 2 GHz 信道编码 Turbo 码 内交织器 S 随机 

时隙长 0.5 ms 内交织长 7616 编码速率 1/2 

信道模型 EVA 多径数 9 生成多项式 (11,13)8 

均衡器迭代 6 次 译码器迭代 4 次 记忆长度 3 

表 2 EVA 信道衰落系数 

路径延时(ns) 0 30 150 310 370 710 1090 1730 2510 

路径增益(dB) 0 -1.5 -1.4 -3.6 -0.6 -9.1 -7 -12 -16.9 
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消了对交织子载波分配方式的支持，但是为了全面

考察算法性能，我们仍然保留了对交织子载波分配

方式下接收机性能的对比。图 3 是图 2 的系统采用

交织子载波时各接收算法的 BER 性能对比。从仿真

结果可见，当 DFT-S-OFDM 系统发射端 IQ 失衡且

采用 QPSK 调制时，在 BER= 510− 处，传统迭代接

收算法比 IQ 平衡时性能恶化大约 1.5 dB，所提出

的迭代接收算法比传统迭代接收算法性能好大约 1 

dB 并且比 WLMMSE 算法性能好大约 1.6 dB。当

系统采用 16 QAM 调制时，在 BER= 510− 处，传统

迭代接收算法比 IQ 平衡时性能恶化大约 5 dB，所

提出的迭代接收算法比传统迭代接收算法性能好大

约 4 dB 并且比 WLMMSE 算法性能好大约 2.2 dB。 

从上述仿真结果可见：第一，本文的算法在系 

统采用固定和交织子载波时都适用；第二，高阶调 
制对于高速数据传输具有重要意义，然而高阶调制

环境下，传统迭代接收算法受到系统发射端 IQ 失衡

的影响更大。本文的算法在 QPSK 和 16 QAM 调制

下的性能都十分接近发射端理想的传统迭代接收算

法的性能，因此对于高速数据传输具有较大意义。 

5  结束语 

本文研究了 DFT-S-OFDM 系统的 ZIF RF 前

端非理想特性导致 IQ 失衡干扰时，改进的频域迭代

均衡技术。通过将广义正交理应用到传统频域迭代

均衡器中，推导出广义线性频域迭代均衡器，并通

过矩阵变换降低复杂度。仿真结果显示，本文的方

法显著的改善了DFT-S-OFDM系统存在发射端 IQ
失衡时传统迭代接收机的性能。 

 

图 2 300 个固定集中镜像子载波的 DFT-                图 3 300 个交织镜像子载波的 DFT-S-OFDM 

S-OFDM 系统在发射端 IQI 为 0.3,ε =                     系统在发射端 IQI 为 o0.3, 5ε φ= =  
o5φ = 时，多种迭代接收算法的 BER 性能                    时，多种迭代接收算法的 BER 性能 
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