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摘   要：该文针对平坦衰落信道下存在信道参数差异的多天线接收信号联合参数估计和符号检测问题，提出一种

基于变分贝叶斯的联合处理算法。算法直接利用多个接收数据流进行信息符号的估计，抑制传统信号合成与解调

解耦处理带来的性能损失。将问题建模为已知多组观测数据条件下发送符号、信道传输时延、信道增益和噪声功

率的联合最大后验估计问题。基于变分贝叶斯理论对该最大后验进行近似求解，在相对熵最小化的准则下，推导

得到了各个待估参数解析形式的近似后验分布——变分分布。所提算法无需计算各参数精确的点估计值，而是采

用信道参数和信息符号变分分布迭代处理的方式进行联合求解。仿真结果表明，所提算法通过多信号、多参数的

联合处理能够获得优于经典解耦处理和部分联合处理技术的系统误码率性能，且在接收天线数目较多和观测数据

长度较短时性能优势体现更加明显。
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Abstract: For the issue of joint parameter estimation and symbol detection for multi-antenna signals with

channel parameters difference over flat-fading channels, a new joint processing scheme is proposed based on the

Variational Bayes (VB) method. The proposed scheme uses directly multiple received signals for the estimation

of information symbols, restraining the information loss in conventional decoupled scheme of signals

combination and demodulation. The problem is modeled as the joint Maximum A Posteriori (MAP) estimation

of information symbols, time-delays, complex channel gains, and noise powers, given multiple observations, and

approximately solved by means of VB approach. Based on the criterion of minimum relative entropy,

analytical-form of the approximate distributions, i.e., variational distributions, for all unknown parameters are

derived. There is no need to determine accurate point estimates of the parameters. Instead, the proposed

scheme proceeds iteratively by alternating between the variational distributions of channel parameters and the

information symbols. Simulation results show that the proposed joint processing scheme has significant

performance improvements in comparison with conventional decoupled or partly joint processing schemes

especially with large array sizes and short signal lengths.
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1    引言

在无线通信系统中，作为提升系统可靠性和有

效性的重要手段，多天线组阵技术被广泛应用于深

空探测[1,2]、无线传感网[3]、移动通信[4－7]等领域，

其利用处于空间不同位置的多幅天线对同一目标信

号进行接收，以获得优于单天线的处理性能。现有

多天线组阵系统中，多采用先合成后解调的处理结

构，主要有符号流合成和波形合成两种[8]。在符号

流合成结构中，各接收单元独立完成符号定时和载
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波同步，并计算各支路信号的最优加权值，对符号

速率采样信号进行加权合并。基于波形的合成处理

采用先合成后同步的处理架构，其不进行单路信号

的同步操作，而是首先对多个过采样信号流进行合

成，由于合成信号质量得到提升，降低了后端同步

和符号检测的难度。在合成之前首先对不同路信号

进行校准，通常基于参数差异估计与补偿实现，相

比于同步技术，参数差异估计通常可以在更低的信

噪比下完成。目前，基于波形合成的处理结构因其

更低的信噪比门限和更广泛的适用性成为研究的重

点，其中的关键问题是信号间参数差异估计和权值

估计技术。围绕如何提升信号间参数估计精度，文

献[9～12]分别给出了信号间时延差、相位差和权值

的多路联合估计算法，文献[13]则利用合成信号作

为参考，提出了时延和相位联合校准技术。相比于

传统两路时延差/相位差估计技术和单路权值估计

技术，其利用多路信号承载信息的同一性，通过多

路联合有效降低了信号处理的信噪比门限，改善了

参数估计性能。但是，在上述结构[9－13]中，符号检

测均是针对合成信号进行的，由于噪声的存在，不

可避免地存在参数差异估计和权值估计误差，直接

对存在参数差异的多个信号相加会使多个独立数据

流携带的信息受到无法恢复的损失，在低信噪比、

短数据条件下，当参数差异估计误差较大时，该现

象愈发明显。在信号合成之前，直接利用多个接收

信号进行信息符号的提取无疑是更好的选择。

本文提出了一种基于变分贝叶斯(Variational
Bayes, VB)的多天线信号联合参数估计和符号检测

方法，拟突破传统先合成再解调的处理结构。所提

算法直接利用多个接收数据流进行信息符号的估

计，抑制了多天线组阵系统中合成与解调解耦处理

带来的性能损失。将问题建模为已知多组观测数据

条件下发送符号、信道传播时延、信道增益和噪声

功率的联合最大后验估计问题，从理论上推导得到

了各个待估未知参数解析形式的变分分布表达式。

所提算法无需计算各参数精确的点估计值，而是采

用信道参数和信息符号变分分布迭代处理的方式进

行联合求解。与现有解耦处理和部分联合处理技术

相比，所提算法在天线数目较多和观测数据长度较

短时具有明显性能优势。

2    信号模型及联合求解技术

P P ¸ 2

p

考虑单输入多输出系统模型，采用 ( )个

独立接收单元对同一目标信号进行接收，在平坦衰

落信道且假设完美载波频率同步条件下，第 个天

线接收等效基带信号可表示为

rp(t) = Ap

NX
n=1

sng(t ¡ nT¡ ¿p) + zp(t);

p = 1; 2; ¢¢¢;P (1)

Ap = jApj ejµp ¿p 2 [0; ¿max] p

fsngN
n=1

E(sn)=0 E(jsnj2)=1

T g(t)

zp(t)

其中， 和 分别表示第 个

信道的等效复增益和传输时延。 为独立同

分布的信息符号序列，且满足： , ,

为符号周期。 为单位能量的根升余弦成型脉

冲， 为零均值加性复高斯白噪声，同一支路噪

声的实部和虚部及不同路噪声间均相互独立。本文

研究的多天线组阵与基于固定阵型的阵列处理技术

不同，其对接收天线类型、天线布设位置没有特殊

要求，且能够支持不同调制方式、不同带宽的信号。
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基于最佳接收理论[14]，将各路接收信号通过与

对应的匹配滤波器后，在各自最佳抽样时刻进

行符号间隔采样，得到一组判决的充分统计量：

，其

中， 为第 路噪声

与 卷积输出的符号间隔采样序列。显然，不

同采样点间相互独立，且均服从零均值复高斯分

布，即 ，其中，

为第 路噪声序列矢量， 为单位对角阵。信

道传播时延已知时，各路采样序列不存在符号间干

扰，可直接按照最大比合并准则[15]对各采样序列进

行加权合并，最优权值为 ，对合并结果进行

判决可以得到最佳符号判决结果 。当信道参数未

知时，为了获得最优的符号检测结果，需要对发送

符号序列和信道参数进行联合求解，该问题可以建

模为给定多组观测序列 条件下，发送

符号、信道复增益、传输时延和噪声功率的联合后

验的估计，由联合后验分布 决定，其中，

为 路接收信号匹配滤波输出

采样的集合， ,

表示所有待估未知参数的集

合， 为信息符号矢量，

为信道复增益矢量， 为

信道传输时延矢量， 为噪声方

差矢量。该联合后验通常基于贝叶斯估计进行求

解，目前主要有精确推理、最大后验(Maximum
A Posteriori, MAP)、蒙特卡洛和变分推理4种主

流计算方法[16]。精确推理的方法在复杂模型下通常

很难求解，最大后验求解简单，但仅能获得使后验

概率最大的未知参数的点估计值，容易引起较大的

估计偏差，蒙特卡洛和变分贝叶斯基于更加复杂的

模型对后验分布进行近似，变分贝叶斯计算局部近
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似，而蒙特卡洛对整个参数空间进行近似。对于多

参数模型，蒙特卡洛和变分贝叶斯更加适用[17]。由

于蒙特卡洛需要大量的观测样本，意味着更长的观

测时间，长的观测时间容易造成信道参数发生改

变，为了兼顾复杂度和估计的准确性，本文选用变

分贝叶斯对该问题进行求解。

3    基于变分贝叶斯的联合处理结构

3.1  变分贝叶斯方法及近似联合最优解

q( ) p( j )
正如前文所述，变分贝叶斯构造一种简单可解

的变分分布 来替代真实的后验分布 ，近

似误差用Kullback-Leibler (KL)散度(或称为相对

熵)来度量，KL散度计算表达式为

KL(q( )k p( j )) =
Z

q( ) ln
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p( j ) d
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Z
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q( )
d
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Z
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+C k 2 ¡ k

k CZ
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p( k)

p( j )=
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®p
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½p ±p ®p

¯p

p(¯p jap; cp) = G(ap; cp)

由于 为确定性参数，因此 为固定值，

为了使KL散度最小，只要对 最大化即可。

借助平均场理论 [ 17 ]，可对 进行近似化拆解：

， 其 中

为噪声的精度参数。将 的近似拆解代

入 ，并对其进行最大化可以得到各个待估

参数变分分布为：

，其中， 为 的某一个子集， 表示

中除了 以外的所有元素组成的集合，常数 为

归一化因子，目的是保证 。由贝叶

斯准则可知，联合分布 为似然函数 和

先验分布的乘积， 为多维复高斯分布。在

贝叶斯模型中，认为所有的未知参数都有一个先验

概率 。在求解之前，需要结合各参数的特点

对其先验分布进行合理假设。不失一般性，假设各

信道复增益相互独立且均为零均值复高斯分布，即：

，其中，

为信道系数方差的倒数，称为超参数。给 赋予不

同的先验假设，可以得到多个不同类型关于 的边

缘分布[18]。在此遵循共轭先验准则(高斯分布精度

参数的共轭为Gamma分布[17])，令 先验分布为

Gamma分布，即： ，其中，

和 为对应于 的Gamma分布的参数。同样依

据共轭先验准则，令噪声序列的精度参数 先验分

布为Gamma分布，即： ，其

ap cp ¯p

®p ¯p ½p

±p ap cp

®p ¯p

¿p

sn

pfsn = s; 8s 2 Sg = 1= jSj jSj

中， 和 为对应于 的Gamma分布的参数。实

际中，当 和 先验信息缺失的情况下，可将 ,

,  和 的值设定为接近于零的常数，此时，

和 的先验假设称为无意义先验，可以防止人为

错误参数设置对估计结果带来影响。对于未知信道

传输时延 ，则假设其在取值区间上服从均匀分

布。最后，由于发送符号 为独立同分布的，可令

其先验分布为 , 为发

送信号字符集中元素的数目。

p( j ) p(Apj®p)

q( k) Ap

Ap

基于上述先验假设，将 和 代入

计算式，舍弃与 无关的项，可以求得关于

信道系数 的变分分布形式为

q(Ap) / exp

24¡
0@ ¹̄

p

NX
n=1

(jsnj2) + ¹®p

1A jApj2

¡2<

0@ ¹̄
pA

¤
p

NX
n=1

¹s¤n

Z
q(¿p)xp;n(¿p)d¿p

1A35 (3)

< (¢) ¹sn=
X
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jsnj2

E
=
X

s2S jsj
2 ¢ q(sn = s) sn

jsnj2 ¹̄
p =

Z
q(¯p)¯pd¯p ¯p
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q(Ap) » CN(¹p; ¸p)

其中， 表示取实部操作，

和 则分别表示 和

的变分后验均值， 则为 的

变分后验均值。可以明显看出， 为关于

2 次 型 的 指 数 形 式 ， 其 为 高 斯 分 布 ， 即 ：

，均值和方差分别为

¹p = ¸p
¹̄

p

NX
n=1

¹s¤n

Z
q(¿p)xp;n(¿p)d¿p (4)
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0@ ¹̄
p

NX
n=1

D
jsnj2

E
+ ¹®p

1A¡1

(5)

¿p同理，可以计算出未知信道传输时延 的变分

分布形式为

q(¿p) =
exp
£
¡ ¹̄p(

H
p p¡ 2<(¹p

H
p ¹))

¤Z
exp
£
¡ ¹̄p(

H
p p¡ 2<(¹p

H
p ¹))

¤
d¿p

(6)

p ¿p

¿p

¯p

q(¯p) » G(~ap; ~cp)

¯p
¹̄

p = ~ap=~cp

~ap = N + ap ~cp =

Z
q(¿p)(

H
p p¡ 2<( H

p ¹p¹))d¿p+

(j¹pj2 + ¸p)
XN

n=1

D
jsnj2

E
+ cp

由于接收信号采样序列 为时延参数 的函

数，二者呈现非线性关系，无法求得 变分分布的

显式解，该问题会在3.2节通过离散化数值计算进

行求解。对于加性噪声的精度参数 ，很容易求得

其变分分布仍为Gamma分布，即： ，

从而， 的变分后验均值为： ，其中，

, 

。同理，可以求得
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®p

q(®p) » G(~½p; ~±p) ~±p= j¹pj2 + ¸p+ ±p

~½p=½p+ 1 ®p ¹®p = ~½p=~±p

S s
sn = s

的变分后验分布也为 G a m m a 分布，即：

， 其 中 ， ,

，从而， 的变分后验均值为： 。

对于源信号字符集 中任一元素 ，可以求得

的概率为

q (sn = s)=

8<:exp

24 PX
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(7)
sn

q (sn)

ŝn

进而可以计算出 变分后验1/2阶统计量。综

上所述，本文推导得到了各个未知参数变分分布的

计算表达式，各表达式相互依存，变分贝叶斯通过

这些相互依存的估计式进行不断的迭代以获得最优

解。算法收敛后，对 进行最大化可以得到最

终的符号硬判决结果 。其可分两步实现，首先对

对数形式的变分分布求导，令该导数为零，即可以

求得软符号估计表达式为

~sn=

PX
p=1

¹̄
p¹
¤
p

Z
q(¿p)xp;n(¿p)d¿p

PX
p=1

¹̄
p(j¹pj2 + ¸p)

; n = 1; 2; ¢¢¢;N (8)

¿p

xp;n(¿p)

q(¿p)

f ¹̄p¹
¤
pgP

p=1

~sn

ŝn

其中，分子部分对 的积分运算相当于不同时延值

下匹配滤波输出信号 的条件期望，不同时

延值的条件概率则由变分分布 确定，通过该积

分运算完成了各路接收信号的时延补偿，使得不同

路信号流在时延上对齐。 为各路信号的

加权值，其一方面补偿信道相位失真，另一方面按

照各路信号幅度和噪声功率之比进行加权合并，满

足最大比合并准则，分母为归一化因子。算法收敛

后，将求得的信道参数代入式(8)即可获得符号软

信息，进而对 进行符号映射可以得到其硬判决输

出 。

3.2  连续/离散变换近似解析解

¹p
¹̄

p ¹sn

D
jsnj2

E
ŝn xp;n(¿p)

¿p xp;n(¿p) ¿p

为了求得 , , 和 ，并得到最终符

号判决结果 ，需要计算匹配滤波输出信号

关于时延参数 的积分。由于 和 呈非线性

关系，该积分运算通常没有解析解，直接计算将非

¢ ¿p

¿p ¿pZ
f (¿p)d¿p ¼

X
m

f (m¢)¢

¹p
¹̄

p q(sn = s)

~sn

常困难，这里采用数值计算的方法对该积分进行近

似求解。在时延域上以 为间隔对时延参数 进行

离散化，则任意关于 的函数关于 的积分可以近

似表示为： 。从而可

以得到如式(9)～式(12)关于 , , 和

解析形式的近似估计表达式：

¹p ¼ ¸p
¹̄

p

NX
n=1

¹s¤n
X
m

wm
p xp;n(m¢)¢ (9)

¹̄
p ¼ (N + ½p)

,8<:
NX

n=1

X
m

h
wm

p

³
jxp;n (m¢)j2

¡2<
¡
¹px ¤p;n (m¢) ¹sn

¢´
¢
i

+
³
j¹pj2 + ¸p

´ NX
n=1

D
jsnj2

E
+ ±p

9=; (10)

q (sn = s) =

8<:exp

24 PX
p=1

¹̄
p

Ã
2<
Ã
¹ps
X
m

wm
p

¢x ¤p;n (m¢)¢

!
¡
³
j¹pj2 + ¸p

´
jsj2
!#)

,8<:X
s2S

exp

24 PX
p=1

¹̄
p

Ã
2<
Ã
¹ps
X
m

wm
p

¢x ¤p;n(m¢)¢

!
¡
³
j¹pj2 + ¸p

´
jsj2
!#)

(11)

~sn ¼

PX
p=1

¹̄
p¹
¤
p

X
m

wm
p xp;n(m¢)¢

MX
p=1

¹̄
p(j¹pj2 + ¸p)

(12)

X
m

wm
p xp;n(m¢) p

1=¢

q(¿p) ¿p = m¢

wm
p = q(¿p)

¯̄
¿p=m¢

¿p

¿p

¿p

式中， 可视为第 路匹配滤波输

出信号以 速率采样后离散采样点的加权平均，

加权值为不同时刻的条件概率，由 在

处的取值决定，即 。对于该近似

积分运算，需要考虑两个问题：时延值的取值范围

和数值计算近似求解的精度。各路信号时延取值范

围即 积分上下限的选取，从单路符号定时来讲，

有效取值区间为一个符号周期，对于多天线组阵

系统而言，信号间时延差取决于不同接收单元所处

地理位置及接收信号入射角度，其取值范围很可能

覆盖几十甚至上百个符号周期， 的积分区间需要
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j¿i ¡ ¿jj · T; i 6= j

[0; 2T ] ¢

¢ = Ts Ts

xp;n(m¢)

综合考虑各路接收信号以便对承载相同信息序列的

信号进行联合处理。而大的积分区间势必造成较大

的计算量负担，取值过小则会影响系统性能。实际

中，一方面可以利用接收单元空间位置信息对大的

时延差进行预先的补偿，另一方面可以借助已有的

时延差估计技术降低信号间时延差，由前人结论[13]，

当信号间时延差大于0.5个符号周期后，信号间相

关值将迅速降低，因此，利用经典估计技术对信号

间时延差进行补偿，将其限定在一个符号周期通常

较容易满足，即 ，故可将积分区

间设定为 。对于第2个问题， 取值越小，

近似误差越小。实际中，可令 , 为信号采

样间隔，从而 为匹配滤波输出的过采样序

列，直接利用匹配滤波输出过采样信号进行计算，

而无需精确时延参数的估计和信号样点的重构。

3.3  算法流程总结及初始值设定

本文所提多路联合处理方法采用信道参数和信

息符号变分分布交替计算的迭代处理方式进行联合

求解，并利用最终收敛结果进行符号判决，算法流

程如表1所示。

s0
n wm

p = 1= (2M)

M = T=Ts

¯p = 1

®p = 1=P

可以看出，算法的主干为基于变分贝叶斯的多

参数联合估计，其在不同信道参数及发送符号估计

式之间交替迭代。在步骤8中，选择迭代次数20作
为上限，目的是为了防止恶劣条件下迭代次数过多带

来的计算量负担，该上限值20为经验值，可根据具

体应用进行调整。为了获得较好的性能，需要给算

法设定一个好的初始条件。在首次迭代之前，可采

用已有波形合成加单路解调算法获得初始的符号检

测结果 。将各路信号时延权值设定为 ，

即不同采样点等权相加， 为过采样倍

数。对于变分贝叶斯方法，初始状态值 ,

即可满足收敛要求[18]。

4    算法仿真及结果分析

® = 0:2

j¿i ¡ ¿jj · T;

i 6= j

本节通过仿真，对本文所提基于变分贝叶斯的

多信号流联合参数估计和符号检测算法性能进行分

析，并与经典方法进行对比。仿真条件如下：发送

信号采用未编码的QPSK调制信号，发送端和接收

端均采用根升余弦脉冲成型，滚降系数 。

仿真中，各信道系数独立产生，且均服从零均值方

差为1的复高斯分布，各接收信号叠加等功率独立

复高斯白噪声，从而，各路接收信号平均信噪比相

等。各路信号传输时延相互独立，且满足任意两路

信号时延差不超过一个符号周期，即

。

Ts = T=2 T=4 T=8 T=16

N = 128

Es=N0

仿真1　不同采样率下算法性能　图1所示为不

同采样率下所提算法误码率性能对比，信号采样间

隔分别设定为 , , 和 ，观测信

号数据段长度为 。图中同时给出了信道参

数已知条件下系统误码率曲线(标注为理想曲线)作
为参考基准。图1(a)、图1(b)分别为2天线和4天线

接收模型下的仿真结果，图中，横坐标为单路信号

平均每符号能量与噪声功率谱密度之比( )，

纵坐标为系统平均误码率。从图中可以看出，采样

表 1  算法流程

i = 0 ¹sn = s0
n

D
jsnj2

E
=
¯̄
s0

n

¯̄2
¯p = 1 wm

p = 1=M

®p = 1=P ½p = ±p = ap = cp = 10¡10

　步骤1  初始化相关参数

　 令 , , , , ,

　 , 　 ；

¹p ¸p　步骤2  计算各路信道复增益的变分后验均值 和方差 ；

wm
p　步骤3  更新时延加权因子 ；

¯p
¹̄

p　步骤4  计算 的后验均值 ；

®p ¹®p　步骤5  计算 的后验均值 ；

q(sn = s)

¹sn

D
jsnj2

E　步骤6  计算符号序列的后验概率 ，并进一步计算发送

 符号的1阶/2阶统计量 和 ；

i = i + 1　步骤7  令 ；

¹ 10¡6 i 20　步骤8  若前后两次关于 的估计值误差小于 或 大于 ，则

 结束循环，否则重新从步骤2开始；

　步骤9  利用收敛后得到的信道估计结果进行符号判决。

 

 
图 1 不同采样率下系统误码率性能
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Ts = T=2

Ts > T=8

率越高，系统性能越好，当信号采样间隔

时，由于数值积分精度存在较大的误差，所提算法

较最优处理结构存在较大的性能损失，在高信噪比

条件下显得尤为明显。随着采样率的提高，算法性

能逐渐提升，当 时，性能基本保持不变。

此外，从左右两幅图的对比来看，接收天线数目越

多，所提算法平均系统误码率越接近信道已知条件

下理想系统误码率性能，即联合处理优势体现越

明显。

仿真2　算法收敛特性　图2所示为本文算法在

不同天线数目、不同信噪比条件下的收敛性能。图

Es=N0

N = 128

Es=N0 = 5 dB

Es=N0

中横坐标为迭代次数，纵坐标为当前迭代次数下系

统平均误码率。单路信号平均 值分别设置为：

3 dB, 5 dB 和7 dB，观测信号数据段长度为 。

从图中可以看出，所提算法通常在10次迭代以内可

以实现收敛，其收敛速度与接收信号信噪比和接收

单元数目有关。通常情况下，信号信噪比越低，接

收天线数目越小，收敛速度越快，如单路信号

时，4天线接收约需要5次迭代实现

收敛，而8天线接收则需要8次迭代才能得到最终收

敛结果，而当单路信号 值降为3 dB时，4天

线和8天线组阵接收均可在5次迭代以内实现收敛。

Ts = T=4

N

仿真3　与经典符号合成结构稳态误码率对比

　　图3所示为本文算法( )与经典符号合

成方法(标注为“SC EM&ImM2M4”)误码率性能

的对比。观测信号长度分别设定为 =64和128，分

别采用2天线和4天线组阵接收。在符号合成结构

中，各路接收信号独立完成同步和权值估计，并采

用4阶内插滤波器进行定时恢复，其中同步参数估

计采用性能较好的基于EM的最大似然估计算法[19]，

权值估计则采用改进的M2M4方法 [ 2 0 ] (标注为

N Es=N0

9£ 10¡4 2£ 10¡2

2:4£ 10¡2 4:3£ 10¡2

Es=N0

“ImM2M4”)。从图中可以看出，所提算法性能

明显优于符号合成方法，且在高信噪比条件下体现

尤为明显。对比图3(a)和图3(b)可以看出，随着天

线数目的增加，本文算法优势更加明显。例如，信

号长度 =128，单路输入信号 =8 dB时，采

用4天线接收，本文算法和“SC EM&ImM2M4”
系统误码率分别为 和 ，采用2天线

接收，二者误码率则变为 和 ，

而当单路输入信号 降为4 dB时，采用4天线

 

 
图 2 不同天线数目、不同信噪比条件下算法收敛特性对比

 

 
图 3 本文算法与符号合成结构误码率性能对比
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1£ 10¡2 5£ 10¡2

9£ 10¡2

接收，本文算法和“SC EM&ImM2M4”的误码率

分别为 和 ，而采用2天线接收，二

者误码率则为 和0.12。这是由于在相同的

系统误码率水平上，单路接收信号信噪比更低，符

号合成结构中单路信号参数估计性能进一步恶化，

系统误码率也随之升高。而本文所提联合处理结构

随着天线数目的增加性能则更优。

仿真4　与信号波形合成结构及典型联合处理

算法稳态误码率对比　图4所示为本文所提算法与

经典的信号波形合成结构(标注为“BC EM&SS”)
和联合处理算法[21](标注为“Shen&ImM2M4”)误
码率性能对比。“BC EM&SS”和“Shen&
ImM2M4”均属于部分联合处理方案，“BC
EM&SS”为基于波形合成的联合处理结构，其首

先基于SUMPLE算法对各路接收信号进行时延和

相位的联合校准[13]，然后对校准后的多个过采样信

号流进行加权合并，权值由基于子空间分解的信噪

比估计方法[22]计算得到，最后采用基于EM的最大

似然估计算法[19]对合成信号进行同步并进行符号判

决。而“Shen&ImM2M4”方法则基于最大似然准

则首先对多个接收信号进行时延相位联合校准和信

N = 64

N
Es=N0

10¡3

Es=N0

号样点的恢复，获得多个符号间隔数据流，然后采

用改进的M2M4方法[20]估计各自加权值进行加权合

并，最后对合并结果进行判决。仿真中，观测信号

长度设定为 和128，分别采用4天线和8天线

组阵接收。从仿真结果可以可以看出，在相同条件

下，本文算法性能最优，“Shen&ImM2M4”次

之，而“BC EM&SS”最差，三者的差异随着天

线数目的增加变得更加明显。例如，信号长度 =128，
采用4天线接收，本文算法在 =2.8 dB时可以

获得 系统误码率，“B C  E M & S S”和

“Shen&ImM2M4”为获得相同的误码率性能，对

应单路输入信号 取值分别为5 dB和3.4 dB，

也就是说本文算法相比于“BC EM&SS”和

“Shen&ImM2M4”分别有2.2 dB和0.6 dB的增

益。而在2天线接收时，三者性能差异减小。在

“Shen&ImM2M4”处理方案中，其仅仅实现了同

步和符号检测的联合，而权值估计则针对各路数据

流独立进行。“BC EM&SS”则仅实现了时延和

相位的联合校准，权值估计及后端同步独立进行，

此外，其采用分步实施的先波形合成后同步的处理

结构，后端处理易受前端时延、相位对准精度的影

响。而本文算法实现了未知信道参数和发送符号的

全联合，获得更优的系统性能。

¹̄
p¹p

P =

仿真5　权值估计性能对比　下面对所提联合

处理方案中参数估计性能进行评估，选取各路信号

合成权值 估计结果的归一化均方根误差作为度

量标准。图5所示为本文算法与子空间方法 [ 2 2 ]

(“SS”)和基于EM同步辅助的改进M2M4方法[19,20]

(“EM&ImM2M4”)权值估计性能对比。本文算

法中，接收天线数目分别设定为 1, 2, 4和8，而

“SS”和“EM&ImM2M4”则针对单路信号进行

权值估计，此外，子空间方法针对未同步过采样信

 

 
图 4 本文算法与现有部分联合处理方法的码率性能对比

 

 
图 5 与经典权值估计方法性能对比
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P = 1

P = 1

号流进行估计，而本文算法和ImM2M4方法则对完

成定时恢复的符号间隔信号流进行权值估计。从

图5中可以看出，在低信噪比条件下，本文算法

( )和ImM2M4方法受时延参数估计误差的影

响，权值估计误差大于不依赖定时同步的子空间方

法，而在高信噪比条件下，当同步误差较小时，二

者则可以收敛到更低的归一化均方根误差平台。此

外，可以看到，本文算法( )权值估计性能优

于EM&ImM2M4的性能，该性能优势主要来自于

多参数联合处理。此外，从不同接收天线权值估计

性能对比来看，随着接收单元数目的增加，本文算

法权值估计性能逐渐提升，可以有效降低信号处理

的信噪比门限，获得更优的估计性能。

P
O[PN(2M

+N intp=2)] N intp

O(PN)

O(PNIsump)

Isump = 5 » 10

P N £ N
O(PN 3)

O[PMN(M + N intp=2)Isump]

O[N(2M + N intp=2)]

最后，我们对所提算法计算复杂度进行分析，

表2列出了本文算法与上述合成处理及联合处理方

法的计算量对比。“SC EM&ImM2M4”采用单路

同步加合并的处理结构，基于EM算法[19]对 路信

号分别进行同步运算所需乘法运算次数为

，其中 为信号内插滤波器阶数，在

上面仿真中，其取值为4；利用ImM2M4算法[20]计

算各路权值的处理复杂度为 ，利用SUMPLE

算法对同步后信号进行合并则需要 次

乘法运算，其中， 为SUMPLE迭代

次数。“BC EM&SS”方法的运算量则来自3个方

面，一是基于子空间分解的权值估计[22]，需要计算

个 矩阵的逆，采用Cholesky分解进行求

逆，一般需要 次乘法运算 [ 23 ]；二是基于

SUMPLE的信号波形校准[13]及信号加权合并，其

处理复杂度为 ；三是基

于EM算法 [19]对合成信号进行同步并进行符号判

决，处理复杂度为 。“Shen&

ImM2M4”方法的计算包括两方面，一是基于

Shen的多路信号时延相位联合校准[21]，其计算复杂

O (PMNIem) Iem = 5 » 10

O(PNIem)

P
¹p ¸p O(PMN + N)

O(N) wm
p

O(PMN) ¯p

O (PMN) ®p

O(P)
q(sn = s)

¹sn

D
jsnj2

E
O (PMN jSj)

O(PMNIvb)

O(PMN jSj Ivb) Ivb = 5 » 8

度为 , 为EM方法迭代次

数；二是利用ImM2M4算法[20]计算各路权值，所需

乘法运算次数为 。对于本文所提算法，

在每一次迭代，为了计算 路信道复增益的变分后

验均值 和方差 ，分别需要 和

次乘法运算，对时延加权因子 进行更新则

需要 次乘加运算，计算 的后验均值需要

次乘加运算，计算 的后验均值则需要

次乘加运算，在符号估计部分，利用式(11)计

算符号序列的后验概率 并进一步计算发送

符号的1阶/2阶统计量 和 ，总的计算复杂

度为 。综上，本文算法信道估计总的

计算复杂度为 ，符号估计部分计算复

杂度为 , 为变分贝叶斯

方法迭代次数。总体来看，“BC EM&SS”计算

量最大，所提算法与“Shen&ImM2M4”和“SC

EM&ImM2M4”计算复杂度相当。

5    结束语

本文针对平坦衰落信道下存在参数差异的多天

线接收信号联合参数估计和符号检测问题，在分析

现有多天线信号合成技术和联合处理技术的基础

上，提出了一种基于变分贝叶斯的多信号、多参数

联合处理算法。算法直接利用多天线接收信号流进

行信息符号的估计，抑制了传统信号合成与解调解

耦处理带来的性能损失。基于变分贝叶斯理论对信

息符号和未知信道参数进行联合估计，在理论推导

的基础上，通过时延参数离散化求得了各参数解析

形式的变分分布表达式。本文算法无需计算各参数

精确的点估计值，而是采用信道参数和信息符号变

分分布迭代计算的方式进行联合求解。仿真结果表

明，本文算法通过多信号、多参数的联合处理能够

获得优于经典解耦处理和部分联合处理技术的系统

误码率性能，且在接收天线数目较多和观测数据长

度较短时性能优势体现更加明显。
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