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摘   要：当信道存在时间-频率双选择性时，严重的子载波间干扰和子符号间干扰将导致广义频分复用(GFDM)系

统性能显著下降。为此，该文提出一种时间偏移GFDM系统(TO-GFDM)，通过对传统GFDM系统的原型滤波器

进行时间偏移，来提高双选择信道下GFDM系统的性能。该文推导了GFDM信号在双选择信道中的平均信干比公

式，并提出基于离散导频的联合迭代信道估计与符号检测算法，该算法利用信道估计器与串行干扰消除符号检测

器之间的信息交换，逐步减小干扰信号，提高信道估计与符号检测的精度。理论分析与仿真实验结果表明，在双

选择信道条件下，时间偏移GFDM比传统的GFDM具有更高的平均信干比和误码率性能；并且，联合迭代信道估

计与符号检测算法能有效降低系统误码率。
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Abstract: The performance of Generalized Frequency Division Multiplexing (GFDM) systems significantly

degrades over time-frequency doubly selective channels due to the severe inter-carrier interference and inter-

subsymbol interference. To this end, a Time-Offset GFDM (TO-GFDM) is proposed, which can improve the

performance of GFDM systems under doubly selective channel environment by introducing a time-offset to the

prototype filter of conventional GFDM systems. The average signal-to-interference ratio of GFDM systems in

doubly selective channels is analytically derived, and a pilot-aided joint iterative channel estimation and symbol

detection algorithm is proposed. The proposed algorithm can progressively decrease the interference signal and

improve the performance of channel estimation and symbol detection with the information exchanging between

the channel estimation unit and the successive interference cancellation based symbol detection unit. The

results of theoretical analysis and simulation demonstrate that in doubly selective channels, the time-offset GFDM

outperforms the conventional GFDM in terms of average signal-to-interference ratio and bit error rate, and the

joint iterative channel estimation and symbol detection algorithm can reduce the bit error rate effectively.

Key words: Generalized Frequency Division Multiplexing (GFDM); Time-offset; Doubly-selective channel;

Iterative channel estimation; Successive Interference Cancellation (SIC)

 

1    引言

广义频分复用 (Generalized Frequency Divi-

sion Multiplexing, GFDM)是一种非正交多载波调

制技术，被认为是5G移动通信系统中主要的候选

波形之一，已成为近些年来的研究热点 [ 1 , 2 ]。

GFDM系统在时频2维平面上具有矩形的网格结

构，以数据块的方式进行传输。每个GFDM符号块

包含多个子符号，共用一个循环前缀以消除相邻

GFDM符号块间的干扰；并且对每一个子载波均利

用时频局部化的脉冲成型滤波器进行单独滤波[3]。

基于上述特点，GFDM系统与正交频分多址复用

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing,
OFDM)系统相比，不仅具有高频谱效率，低带外
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辐射等优点；还能够通过块状传输灵活控制信号的

时频结构，非常适合于5G场景下的应用需求，如

物联网以及车联网的低时延通信等应用[4,5]。

GFDM系统中的循环移位脉冲成型操作使其存

在较强的自干扰[6]，即固有的子载波间干扰 (Inter-
Carrier Interference, ICI)和子符号间干扰 (Inter-
Subsymbol Interference, ISI)，这会导致导频污染

现象，使信道估计质量下降。文献[7]分析了GFDM
波形在存在定时偏差、载波频偏和相位噪声时的信

干比 (Signal to Interference Ratio, SIR)，结果表

明GFDM对载波频偏非常敏感。文献[8]提出互补

自干扰消除方法并设计了最大化SIR的全双工GF-
DM接收滤波器。文献[9]提出了一种GFDM发射机

导频干扰预消除技术，在发射端预先消除导频符号

受到的干扰；然而该方法导致GFDM发射功率损

失、计算复杂度增加，且仅适用于非时变、频率平

坦衰落信道。文献[10]设计了GFDM调制解调的频

域实现方法，可为导频符号分配与数据符号满足正

交条件的专用子载波，提高了GFDM在频率选择性

信道下的误码率(Bit Error Rate, BER)性能。文

献[11]在文献[10]的基础上提出了软判决控制的迭代

信道估计算法，利用信道估计单元与信道译码单元

间的迭代处理，以计算复杂度的增加换取了系统在

频率选择性衰落信道条件下性能的提升。文献[12]
利用文献[10]的导频符号保护方法，提出了GFDM
联合信道估计与收发信机I/Q不平衡补偿技术。然

而，文献[10]的无干扰导频插入方案在时变信道条

件下将失去导频符号子载波与数据符号子载波间的

正交性，产生导频污染现象。文献[13]提出了双滤

波器GFDM，以消除传统GFDM中的固有干扰，

并针对频率选择性信道给出了相应的基于最小二乘

准则的信道估计方法；但是其奇数子载波的成型滤

波器存在不连续性，导致信号带外辐射增加。文

献[14]提出基于特征分解的无干扰导频插入方法，

可是对成型滤波器的预处理使得其等效脉冲成型滤

波器失去了时域局部化特征，造成抵抗时间选择性

信道的能力下降。文献[15]在块衰落信道假设条件

下，构建了导频与循环前缀辅助的序贯线性最小均

方误差信道估计算法；首先对包含导频的GFDM符

号所对应的时不变信道脉冲响应函数进行估计，再

利用信道脉冲响应函数在时域的相关性，估计出其

他数据GFDM符号所对应的信道状态信息。然而，

该方法在双选择信道下的信道估计性能会明显下降。

对于宽带GFDM系统，当通信终端高速移动时

会产生多普勒频移，无线信道同时具有频率选择性

和时间选择性，即所谓双选择信道。在双选择信道

下，一方面GFDM符号中的ICI与ISI将显著增强，

产生严重的导频污染；另一方面每个GFDM符号中

需要估计的信道参数的数目也会明显增加。因此，

双选择信道中的GFDM通信充满挑战性，上述介绍

的GFDM导频污染抑制及相应的信道估计方法均无

法直接应用于双选择信道场景。为此，本文提出一

种时间偏移GFDM (Time-Offset GFDM, TO-GF-
DM)，通过对传统GFDM的原型滤波器进行时间

偏移，提高多普勒频移抵抗性能。然后，推导了双

选择信道条件下GFDM系统的平均SIR计算公式；

并提出GFDM联合迭代双选择信道估计与符号检测

算法，利用信道估计单元与符号检测单元的信息交

换，以迭代处理的方式逐步提高信道估计与符号检

测的质量，达到良好的BER性能。 

2    系统模型
 

2.1  GFDM系统

N = KM

d = [d0,0 ···

dK−1,0 d0,1 ··· dK−1,M−1]
T dk,m

E[dk,md∗k′,m′ ] = σ2
dδk−k′,m−m′

E[·] (·)∗ σ2
d

δk,m

考虑一个具有K个子载波M个子符号的GFDM
系统，其在时频2维平面上有 个网格点，

每个网格点可以携带一个通过正交幅度调制(Qua-
drature Amplitude Modulation, QAM)映射得到复

数据符号。将N个复数据符号记为矢量

。其中， 表示第m个

子符号的第k个子载波所传输的数据符号，并假设数

据符号独立同分布，即 。

这里， 表示求数学期望， 表示取共轭， 为

数据符号的功率， 为2维delta函数。GFDM的

发送信号可以表示为

x[n] =

M−1∑
m=0

K−1∑
k=0

dk,mgk,m[n], n = 0, 1, ···, N − 1 (1)

gk,m[n] dk,m其中， 为与数据符号 相对应的循环移位

脉冲成型函数，定义为

gk,m[n] = gm[n]ej
2π
K kn = g[⟨n−mK⟩N ]ej

2π
K kn (2)

⟨·⟩N g[n]

gm[n]

gk,m[n] g[n]

其中， 表示模-N运算， 表示原型滤波器，

是第m个子符号的脉冲成型滤波器。从式(2)

可以看出， 实际上是原型滤波器 经过循

环时间移位与频率调制得到的。

将式(1)写成矩阵形式，有

x = Ad (3)

x = [x[0] x[1] ··· x[N − 1]]
T

A其中， 。调制矩阵 为

A = [g0,0 g1,0 ··· gK−1,0 g0,1 ··· gK−1,M−1] (4)

gk,m = [gk,m[0] gk,m[1] ··· gk,m[N − 1]]
T

其中， 。

{hn,l, l ∈ [0, L), n ∈ Z}
考虑时变多径信道，其离散时间信道脉冲响应

记为 。其中L为信道的径数，
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Z hn,l为整数集合， 表示在第n时刻第l径的信道增

益。假设时变多径信道满足广义平稳非相关散射条

件，且信道多普勒功率谱具有Jakes功率谱密度函

数，则其第l径的相关函数可由式(5)给出[16]

E
[
hl,nh

∗
l,n+κ

]
= σ2

l J0 (2πκfDTs/K) (5)

J0(·) fD

Ts σ2
l

其中， 表示0阶贝塞尔函数， 是最大多普勒

频移， 表示GFDM各子符号的周期， 为第l径

信道增益的平均功率。

假设GFDM符号的循环前缀长度不小于时变多

径信道的最大时延扩展，且接收机完成完美符号同

步，则去除循环前缀后的接收信号可以表示为

y = HAd+w (6)

y = [y[0] y[1] ··· y[N − 1]]T

w = [w[0] w[1] ··· w[N − 1]]T

σ2
wIN IN N ×N

H N ×N n1 n2

[H]n1,n2 = hn1,⟨n1−n2⟩N ⟨n1 − n2⟩N ≥ L

[H]n1,n2 = 0 n1, n2 ∈ {0 1 ··· N − 1}
H NL

d

其中， 是接收信号矢

量， 是0均值、方差

为 的加性高斯白噪声矢量， 为 的单

位矩阵， 为 的信道矩阵，其第 行第 列

的元素 ，当 时，

有 ，这里 。注

意到信道矩阵 包含的未知数的数目为 ，这大

于数据符号矢量 内的数据符号的数目。

文献[17]指出，多载波通信系统脉冲成型函数

良好的时频局部化特征，是系统在双选择信道条件

下实现可靠数据传输的重要保障。对于GFDM系

统，图1(a)是当K=32, M=4，原型滤波器为滚降

因子0.4的升余弦函数时，子符号脉冲成型函数波

形。由图1可见，由于GFDM系统脉冲成型函数的

循环时移操作，使其m=0的子符号的成型脉冲函

数的能量主要集中在符号块的首尾边缘。因此，其

时域局部化特征被破坏，这将导致双选择信道条件

下m=0的子符号的误码率高于其他子符号，并且

不利于GFDM整体的符号检测。 

2.2  TO-GFDM系统

为了改善GFDM系统中m=0的子符号的时频

局部化特征，并提高GFDM在双选择信道条件下整

体的符号检测性能，本文提出一种时间偏移GF-
DM新结构TO-GFDM，其原型滤波器定义为

fII[n] = fI[⟨n−K/2⟩N ] (7)

fI[n]其中， 为传统GFDM的原型滤波器。由式(7)

可知，TO-GFDM的原型滤波器是传统GFDM原型

滤波器的时间偏移版本。图1(b)是与图1(a)相同参

数下，TO-GFDM各子符号脉冲成型函数波形，可

以看出通过脉冲成型函数的时间偏移，m=0的子

符号的成型脉冲函数时域局部化特征得到改善。本

文将传统GFDM称为GFDM-I型，而将TO-GF-
DM称为GFDM-II型，并将二者统称为GFDM。进

一步，定义

g[n] =

{
fI[n], GFDM− I
fII[n], GFDM− II

(8)

则GFDM-I和GFDM-II可以使用统一的数学公式

描述。 

3    GFDM信号信干比分析

y

dk,m rk,m

GFDM是一种非正交波形，存在固有的干扰，

而双选择信道会使GFDM波形中的干扰变得更为严

重。下面推导双选择信道下GFDM接收信号的平均

信干比公式, 首先通过匹配滤波从接收信号 中提

取数据符号 的判决统计量 ，即

rk,m = ⟨y, gk,m⟩ (9)

⟨·, ·⟩其中， 表示内积运算。根据式(2)、式(6)和式(8)，

式(9)可以进一步展开，有

rk,m =

N−1∑
n=0

L−1∑
l=0

hn,l

M−1∑
m′=0

K−1∑
k′=0

dk′,m′gk′,m′ [⟨n− l⟩N ]

· g∗k,m[n] +

N−1∑
n=0

g∗k,m[n]w[n] (10)

对式(10)进行整理，得到

 

 
图 1 GFDM与TO-GFDM的子符号脉冲成型滤波器波形
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rk,m =

M−1∑
m′=0

K−1∑
k′=0

dk′,m′

L−1∑
l=0

N−1∑
n=0

h[n, l]gm′ [⟨n− l⟩N ]

· gm[n]e−j 2πK (k−k′)ne−j 2πK k′l +

N−1∑
n=0

g∗k,m[n]w[n]

=dk,mH0,0
k,m +

∑
(α,β)∈Sk,m

dk−α,m−βH
α,β
k,m

+

N−1∑
n=0

g∗k,m[n]w[n] (11)

Sk,m = {k k − 1 ··· k −K + 1} × {m m− 1

··· m−M + 1}\(0, 0) α = k − k′ β = m−m′

Hα,β
k,m

其中，集合

，即 ,  。

为广义信道增益，定义为

Hα,β
k,m =

N−1∑
n=0

L−1∑
l=0

h[n, l]gm−β [⟨n− l⟩N ]

· g∗m[n]e−j 2πK (αn+kl−αl), (α, β) ∈ Sk,m ∪ (0, 0)
(12)

式(12)还可以写成矩阵形式，即

Hα,β
k,m = gHk,mHgk−α,m−β

= (gTk−α,m−β ⊗ gHk,m)vec{H} (13)

⊗ vec{ · }其中， 表示Kronecker积， 表示将矩阵转

成矢量。

(α, β) = (0, 0)

H0,0
k,m dk,m (α, β) ̸= (0, 0)

Hα,β
k,m dk−α,m−β dk,m

dk,m

式(11)等号右侧第1项是有效信号，而第2项为

其他数据符号带来的干扰信号。当

时， 表示有效信号 的增益，当

时， 表示 对 带来干扰的增益。根

据数据符号的独立同分布假设，数据符号 的平

均SIR可由式(14)给出

SIR(k,m) =

E
[∣∣∣dk,mH0,0

k,m

∣∣∣2]

E

∣∣∣∣∣∣
∑

(α,β)∈Sk,m

∣∣∣dk−α,m−βH
α,β
k,m

∣∣∣2
∣∣∣∣∣∣


=

E
[∣∣∣H0,0

k,m

∣∣∣2]

E

∣∣∣∣∣∣
∑

(α,β)∈Sk,m

∣∣∣Hα,β
k,m

∣∣∣2
∣∣∣∣∣∣
 (14)

Hα,β
k,m (α, β) ∈ Sk,m ∪ (0, 0)

基于广义平稳非相关散射信道假设，广义信道

增益 , 的平均功率可以表

示为

E
[∣∣∣Hα,β

k,m

∣∣∣2] =E

[
L−1∑
l=0

N−1∑
n=0

L−1∑
l′=0

N−1∑
n′=0

hl,ngm−β [⟨n− l⟩N ]gm[n]e−j 2πK (αn+kl−αl)

· h∗
l′,n′gm+β [⟨n′ − l′⟩N ]gm[n′]ej

2π
K (αn′+kl′−αl′)

]

=E

[
L−1∑
l=0

N−1∑
n=0

N−1∑
n′=0

hl,nh
∗
l,n′gm−β [⟨n− l⟩N ]gm[n]gm−β [⟨n′ − l⟩N ]gm[n′]ej

2π
K α(n′−n)

]
(15)

ρlm,β(n) = gm−β [⟨n− l⟩N ]gm[n] η = n′ − n令 , ，

式(15)可以改写为

E
[∣∣∣Hα,β

k,m

∣∣∣2] =

L−1∑
l=0

N−1∑
n=0

N−n−1∑
η=−n

E
[
hl,nh

∗
l,n+η

]
· ρlm,β [n]ρ

l
m,β [n+ η]ej

2π
K αη (16)

根据信道脉冲响应函数的时域相关函数，见

式(5)，式(16)可以表示为

E
[∣∣∣Hα,β

k,m

∣∣∣2] =

L−1∑
l=0

σ2
l

N−1∑
n=0

N−n−1∑
η=0

2J0

(
2πηfDTs

K

)
· I(η)ρlm,β(n)ρ

l
m,β(n+ η) cos

(
2παη
K

)
(17)

其中

I(η) =

{
1/2, η = 0
1, η ̸= 0

(18)

基于余弦函数的周期性，由式 ( 1 7 )可知，

Hα,β
k,m

dk,m

的平均功率不依赖于具体的子载波索引k，即

在同一个子符号内各子载波上的广义信道增益的平

均功率相等。此时，将式(17)代入式(14)便可计算

出符号 的平均信干比，进而定义GFDM信号的

整体平均信干比为所有数据符号平均信干比的均

值，即

SIRGFDM =
1

M

M−1∑
m=0

SIR(k,m),∀k ∈ {0 1 ··· K − 1}

(19)
 

4    联合信道估计与符号检测

∆F ∆T

P ⊂ {0 1 ··· K − 1} × {0 1 ···

M − 1} |P | N × 1

本文采用导频辅助的信道估计方法，为了适应

双选择信道的估计，导频符号以离散的方式在GFDM

符号块内均匀分布，如图2所示。导频符号在频率

上相隔 个子载波，在时间上间隔 个子符号。

记导频符号的集合为

，导频符号的数目为 。定义 的导频

第 4期 王  莹等：双选择信道中的时间偏移广义频分复用通信 1083



dp dp

N × 1 dd dd

dp dd dp ⊙ dd = 0 dp + dd = d

⊙

符号矢量 , 在非导频符号位置为0元素；并定义

的数据符号矢量 , 在非数据符号位置为

0元素。 与 满足 , ，这里

表示Hadamard积。

将判决统计量的式(11)写成矩阵形式，有

r = Hd+w′ (20)

r = [r0,0 r1,0 ··· rK−1,0 ··· rK−1,M−1]
T

w′ = [w′
0,0 w′

1,0 ··· w′
K−1,0 ··· w′

K−1,M−1]
T

w′
k,m = ⟨w, gk,m⟩ H N ×N

其 中 ， ,

， 且

。 为 的广义信道矩阵，其

表达式为

H =



H0,0
0,0 H−1,0

0,0 H−2,0
0,0 ··· H1−K,1−M

0,0

H1,0
1,0 H0,0

1,0 H−1,0
1,0 ··· H2−K,1−M

1,0

...
...

...
. . .

...

HK−1,M−1
K−1,M−1 HK−2,M−1

K−1,M−1 HK−3,M−1
K−1,M−1 ··· H0,0

K−1,M−1


(21)

H n1 n2 [H]n1,n2=H
α,β
⟨n1⟩K ,⌊n1/K⌋

α = ⟨n1⟩K − ⟨n2⟩K β = ⌊n1/K⌋ − ⌊n2/K⌋ ⌊·⌋
H

H

其中， 的第 行第 列元素 ,

,  ,  表示

向下取整。广义信道矩阵 为一非对角矩阵，其对

角线元素为有效信号的增益，而非对角线元素会对

有效信号的解调带来干扰。如果已知矩阵 ，基于

式(20)，利用迫零均衡便可得到发送信息的估计

值，即

d̃ = H−1r (22)

d̃=[d̃0,0 d̃1,0 ··· d̃K−1,0 ··· d̃K−1,M−1]
T N×N

H N2

H

H
H H

H
H

其中， 。

的广义信道矩阵 包含 个元素，即使GFDM符号

携带的均是导频数据，表面上看仍无法实现对 的

估计。然而，由于原型滤波器具有良好的时频局部

化特征，通过式(12)可知， 的大部分非对角线元

素为0，即 是稀疏矩阵。此外，矩阵 中的元素还

存在相关性。因此，利用矩阵 的这些特点，便能

够通过导频辅助的信道估计方式，实现对 矩阵的

估计。下面给出本文提出的导频辅助的迭代联合信

道估计与符号检测算法。 

4.1  导频辅助的广义信道估计

|P |
H

基于式(20)，采用最小二乘准则对 个导频符

号对应的广义信道矩阵 的对角线元素进行估

计，即

H̃0,0
k,m =

rk,m
dk,m

, (k,m) ∈ P (23)

|P |
|P | × 1

将通过式(23)得到的 个广义信道增益的最小

二乘估计值表示成 的矢量形式，有

h̃LS
P =

[
H̃0,0

k0,m0
, H̃0,0

k1,m1
, ···, H̃0,0

k|P |−1,m|P |−1

]T
(24)

ĥLS
P H为了进一步利用 估计广义信道矩阵 中的

其他元素，根据文献[18]的分析，本文构建一个基

于最小均方误差的广义信道增益估计器[19]，即

[H̃]n1,n2
= R[H]n1,n2

,h̃LS
P
R−1

h̃LS
P ,h̃LS

P
h̃LS
P (25)

Rh̃LS
P ,h̃LS

P
R[H]n1,n2

,h̃LS
P

|P | × |P | 1× |P |其中， , 分别为 和

的相关矩阵，定义为

Rh̃LS
P ,h̃LS

P
= E

[
h̃LS
P (h̃LS

P )
H
]

(26)

R[H]n1,n2
,h̃LS

P
= E

[
[H]n1,n2

(h̃LS
P )

H
]

(27)

Rh̃LS
P ,h̃LS

P
R[H]n1,n2

,h̃LS
P

Rh̃LS
P ,h̃LS

P

下面给出 和 的计算公式。

首先考察相关矩阵 的第i行第j列元素，有

[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,j = E

[
H̃0,0

ki,mi
(H̃0,0

kj ,mj
)
∗]

(28)

i ̸= j

将式(11)和式(23)代入式(28)，并基于广义信

道增益随机变量与加性高斯白噪声不相关，及数据

符号的独立同分布假设，当 时，可得

[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,j = E

[
H0,0

ki,mi
(H0,0

kj ,mj
)
∗]

(29)

再将式(13)代入式(29)，有

[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,j =

(
gTki,mi

⊗ gHki,mi

)
·Rvec{H}

(
gTkj ,mj

⊗ gHkj ,mj

)H
(30)

Rvec{H} = E[vec{H}(vec{H})H]
H

i = j

其中， ，是伪循环

信道矩阵 矢量化后的相关矩阵，可以根据

式(5)给出的信道脉冲响应的相关函数计算得到。

而当 时，式(28)可改写为

 

 
图 2 导频符号布置示意图
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[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,i =E

[
H̃0,0

ki,mi
(H̃0,0

ki,mi
)
∗]

=E

 1

dki,mi
d∗ki,mi

 ∑
(α,β)∈U

dki−α,mi−βH
α,β
ki,mi

+ gHki,mi
w



·

 ∑
(α′,β′)∈U

dki−α′,mi−β′Hα′,β′

ki,mi
+ gHki,mi

w

∗ (31)

U = Ski,mi ∪ (0, 0)其中， 。由于广义信道增益与高斯白噪声不相关，且数据符号彼此独立，式(31)可整理为

[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,i =

∑
(α,β)∈U

σ2ki−α,mi−βE[H
α,β
ki,mi

(Hα,β
ki,mi

)
∗
] + σ2

ng
H
ki,mi

gki,mi

σ2
p

(32)

σ2
p σ2ki−α,mi−β dki−α,mi−β dki−α,mi−β

σ2ki−α,mi−β = σ2p σ2ki−α,mi−β = σ2d

其中， 为导频符号的功率，而 为符号 的平均功率，如果 是导频符号，则

，否则 。，将式(13)代入式(32)，有

[Rh̃LS
P ,h̃LS

P
]i,i =

∑
(α,β)∈U

σ2ki−α,mi−β(g
T
ki−α,mi−β ⊗ gHki,mi

)Rvec{H}(g
T
ki−α,mi−β ⊗ gHki,mi

)
H
+ σ2

ng
H
ki,mi

gki,mi

σ2
p

(33)

Rh̃LS
P ,h̃LS

P
R[H]n1,n2

,h̃LS
P

结合式(30)和式(33)两式，便可确定相关矩阵

。然后计算 ，考察其第 i个元

素，有

[R[H]n1,n2
,h̃LS

P
]i = E

[
[H]n1,n2

(H̃0,0
ki,mi

)
∗]

(34)

根据式(13)和式(21)，式(34)可表示为

[R[H]n1,n2
,ĥLS

P
]i =(gT⟨n2⟩K ,⌊n2/K⌋ ⊗ gH⟨n1⟩K ,⌊n1/K⌋)

·Rvec{H}(g
T
ki,mi

⊗ gHki,mi
) (35)

R[H]n1,n2
,h̃LS

P
由式(35)可得到相关矢量 。

H̃

H̃
至此，得到了广义信道矩阵的估计值 。在双

选择信道下，GFDM系统 阵的非对角线元素会对

r

r

符号的判决统计量 带来显著干扰。为了减小导频

符号对后续数据符号判决带来的干扰，符号检测器

可利用导频符号信息及广义信道矩阵的估计值，对

判决统计量 进行处理，删除导频符号对其他数据

符号的干扰，有

r = r − H̃dp (36)
 

4.2  串行干扰消除符号检测

dk∗,m∗

(k∗,m∗)

本文采用串行干扰消除 (Successive Interfe-

rence Cancellation, SIC)技术，依次对数据符号进

行检测。即顺序选择数据符号 作为判决对

象，其索引值 满足条件式(37)

(k∗,m∗) = arg max
(k,m)/∈P

SINR(k,m) = arg max
(k,m)/∈P

|H̃0,0
k,m|2∑

(α,β)∈Sk,m

|H̃α,β
k,m|2 + σ2

ng
H
k,m

gk,m
(37)

SINR(k,m) dk,m

(k∗,m∗)

r rk∗,m∗/H̃0,0
k∗,m∗

d̃k∗,m∗ r

d̃k∗,m∗

这里 表示 的信干噪比(Signal-to-In-

terference plus Noise Ratio, SINR)。在确定

之后，利用式(36)给出的删除导频干扰的判

决统计量 ，根据 的计算结果做硬判

决得到估计值 。接下来，对判决统计量 进

行修改，删除 对其他数据符号的干扰，即

r = r − [H̃]]k∗+m∗K d̃k∗,m∗ (38)

[H̃]n H̃

d̃d

这里 表示广义信道矩阵 的第n个列向量。

然后重复上述过程，对剩余未检测的数据符号按

SINR从大到小的顺序依次进行检测，得到数据符

号的估计值 。 

4.3  迭代联合信道估计与符号检测

d̃d

r

r

将得到数据符号估计值 反馈给信道估计器，

便可以通过迭代的方式来提高导频符号的广义信道

增益的估计质量。利用式(21)计算GFDM符号的判

决统计量 ，并基于当前的广义信道矩阵和数据符

号的估计值，删除 中的干扰信号成分，即

r = r − H̃′(d̃d + dp) (39)

H̃′ H̃

h̃LS
P H̃ d̃d

这里 表示的是将 对角线元素置0的矩阵。

接下来，按照4.1和4.2小节中给出的方法重新估计

, ，以及 。完整的迭代联合信道估计与符号

检测算法如表1所述。 
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5    仿真实验

为了验证推导的GFDM系统平均SIR计算公式

与提出的联合迭代双选择信道估计与符号检测算

法，并比较GFDM-I与GFDM-II在双选择信道条件

下的性能差异，接下来进行仿真实验。仿真参数如

表2所示。

对于图3—图5，设置子符号数M=4。图3与图4

分别是GFDM-I和GFDM-II的子符号平均SIR理论

计算与蒙特卡洛仿真结果，可以看出理论计算结果

与仿真结果一致。此外，由图3可知，GFDM-I位

于数据块边缘m=0的子符号在双选择信道下平均

SIR急剧下降，明显低于其他子符号。这是由于其

能量分别集中在符号块的首尾两端，时域局部化性

能差，参见图1(a)；故在多普勒频移的作用下，该

子符号能量集中的两部分在时域将存在明显的相位

差，从而导致匹配滤波时信号功率下降，使平均

SIR性能变差。由图4可知，GFDM-II中m=0的子

符号其平均SIR较GFDM-I得到明显改善，代价是

另一个边缘子符号(m=3)的平均SIR下降。双选择

信道下GFDM信号整体平均SIR曲线如图5所示，

可以发现，GFDM信号的整体平均SIR随着多普勒

频移的增加而逐渐下降，GFDM-II的整体平均

表 1  迭代联合信道估计与符号检测算法

i = 0　(1) 令迭代次数指示变量 ；

r(i)　(2) 通过式(20)计算得到符号判决统计量 ；

h̃
LS(i)
P　(3) 利用式(23)估计导频符号的广义信道矢量 ；

h̃
LS(i)
P H̃(i)　(4) 基于 ，利用式(25)估计广义信道矩阵 ；

i = i+ 1　(5) ；

r(i) = r(0) − H̃(i−1)dp　(6) 利用式(36)消除导频符号对数据符号的干扰，即 ；

(k∗,m∗) (rk∗,m∗ )(i)/(H̃0,0
k∗,m∗ )

(i−1)
(d̃k∗,m∗ )(i)　(7) 利用式(37)确定最佳检测符号的索引值 ，并基于 的值进行硬判决，得到估计值 ；

r(i) r(i) = r(i) − [H̃(i−1)]k∗+m∗K(d̃k∗,m∗ )(i)　(8) 对符号判决统计量 进行更新， ；

　(9) 返回第(7)步，对剩余未处理的数据符号依次完成硬判决；

r(i) = r(0) − H̃′(i−1)
(d̃

(i)
d + dp)　(10) 更新判决统计量， ；

　(11) 返回第(3)步，直至到达设定的迭代次数或者收敛。

表 2  系统仿真参数设定

参数 参数值

子载波数目 32

原型滤波器 升余弦函数

α滚降因子 0.4

采样频率 4.8 MHz

调制方式 QPSK

信道功率延迟分布 [0, –1, –9, –10, –15, –20] dB

时变信道模型 Jakes
σ2
p/σ

2
d 2

 

 
图 3 GFDM-I的子符号平均SIR

 

 
图 4 GFDM-II的子符号平均SIR

 

 
图 5 双选择信道下GFDM信号整体平均SIR
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SIR性能优于GFDM-I。此外，GFDM-I与GFDM-II

的平均SIR性能均优于文献[13]和文献[14]提出的方

案。这是因为文献[13]使用双滤波器获得子载波

间、子符号间的正交，可是其奇数子载波成型滤波

器的不连续性会造成对频偏敏感；时变多径信道带

来的频偏会破坏其信号的正交性，导致显著的子载

波间和子符号间干扰。而文献[14]基于特征值分解

实现干扰消除与无干扰导频插入，由于其预处理后

的原型滤波器失去了时域局部化特性，使其抵抗时

间选择性信道的能力显著下降。在双选择信道下文

献[15]信号的整体平均SIR甚至远低于文献[14]的双

滤波器方案。

fDTs = 0.05

对于图6—图9，设置子符号数M=7, 32个导频

符号均匀分布在m=0, 2, 4, 6号子符号内。图6和
图7分别是GFDM-I和GFDM-II在归一化多普勒频

移 时，带信道估计的误码率仿真。为了

更好地观察本文提出算法的性能，图中还分别给出

了另外两条基准误码率曲线。其中一条是将干扰信

号当作噪声处理，只估计广义信道矩阵的对角线元

素，利用最小二乘准则进行均衡后判决，不进行迭

代，对应于图中的“无干扰消除”曲线；另一条是

假设具有理想的信道估计，采用SIC顺序完成接收

信号的判决，对应于图中的“理想信道估计”曲

线。由图6和图7可见，在双选择信道条件下无干扰

消除时，GFDM的性能会显著下降，且此时GF-
DM-II的BER性能优于GFDM-I。原因在于GFDM-
II较GFDM-I平均SIR的提升。利用提出的联合迭

代信道估计与符号检测算法，可以通过迭代逐步提

高系统的BER性能，并经过少量迭代达到收敛，得

到接近于理想信道估计的BER性能，且GFDM-
II的BER性能优于GFDM-I。

在归一化多普勒频移等于0.05,0.10和0.20的情

况下，图8和图9分别给出了GFDM-I和GFDM-II通
过4次迭代处理后得到的信道估计均方误差与误码

率曲线。由图8可知，随着多普勒频移的增加，

GFDM-I和GFDM-II的信道估计均方误差都会逐步

增大，信道估计精度降低，提出的GFDM-II在信

道估计均方误差性能上明显优于GFDM-I。由图9
可知，GFDM-I与GFDM-II的误码率性能与信道估

计均方误差的特征相似，即随着多普勒频移的增

加，误码率性能下降；并且，GFDM-II的误码率

性能显著优于GFDM-I。GFDM-II在信道估计均方

误差和误码率性能上优于GFDM-I，原因在于GF-
DM-II通过对原型滤波器进行时移，提高了双选择

信道下信号整体平均SIR。由式(11)和式(23)可知

导频符号广义信道增益的估计会受其他符号干扰的

 

 
图 6 GFDM-I信道估计误码率性能

 

 
图 7 GFDM-II信道估计误码率性能

 

 
图 8 GFDM-I与GFDM-II的信道估计均方误差对比

 

 
图 9 GFDM-I与GFDM-II的误码率对比
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影响，干扰信号的消除需要准确的数据符号估计

值。由于数据符号的BER性能与其SIR呈正比关

系，故GFDM-II具有比GFDM-I更高的BER性能；

进而通过迭代处理可以更有效地消除符号间干扰，

使得GFDM-II的信道估计均方误差性能和BER性

能明显优于GFDM-I。 

6    结束语

针对GFDM系统在双选择信道下的通信场

景，本文提出时间偏移GFDM方案，推导出GFDM
系统的平均SIR公式，并提出联合迭代信道估计与

符号检测算法。理论分析与仿真结果表明，在双

选择信道条件下，时间偏移GFDM系统比传统的

GFDM系统具有更高的平均SIR和误码率性能；而

且提出的联合迭代信道估计与符号检测算法能够

显著提高GFDM系统的信道估计与检测精度，通

过少量迭代达到收敛，获得趋近于理想信道估计

的性能。下一阶段的工作将主要集中在双选择信

道下原型滤波器参数优化设计，以及导频符号保

护方法研究。
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