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　　摘　要：为了降低正交频分复用（ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）系统中传统选择性映射

（ｃｏｎｖｅｎｔｉｏｎａｌｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，ＣＳＬＭ）算法的计算复杂度，提高系统的频谱利用效率，提出了一种基于盲检测的

低复杂度分块选择性映射（ｂｌｏｃｋｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，ＢＳＬＭ）算法，发送端利用逆快速傅里叶反变换（ｉｎｖｅｒｓｅｆａｓｔ

ｆｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ，ＩＦＦＴ）性质仅需少量低维ＩＦＦＴ运算即可获得较多的备选序列，接收端采用低复杂度的盲检测

方式。仿真分析了所提算法的峰均功率比（ｐｅａｋｔｏａｖｅｒａｇｅｐｏｗｅｒｒａｔｉｏ，ＰＡＰＲ）、立方度量（ｃｕｂｉｃｍｅｔｒｉｃ，ＣＭ）和

误比特率（ｂｉｔｅｒｒｏｒｒａｔｅ，ＢＥＲ）性能。结果表明，所提算法不仅明显降低了计算复杂度，而且有效抑制了ＯＦＤＭ

信号的ＰＡＰＲ和ＣＭ，获得与已知边带信息的ＣＳＬＭ算法相近的ＢＥＲ性能。
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０　引　言

　　正交频分复用（ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉｐｌｅ

ｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）技术是通信领域的研究热点，它凭借强大的

抗衰落能力和高效的数据传输速率被当前许多热点通信业

务所采用。然而，该技术主要缺点之一是ＯＦＤＭ信号具有

较高的峰均功率比（ｐｅａｋｔｏａｖｅｒａｇｅｐｏｗｅｒｒａｔｉｏ，ＰＡＰＲ），要

求功率放大器（ｈｉｇｈｐｏｗｅｒａｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＨＰＡ）具有较高的线

性范围，导致 ＨＰＡ的功率效率降低。另外，功率放大器的

非线性会使动态范围大的信号产生非线性失真，降低系统

的误比特率（ｂｉｔｅｒｒｏｒｒａｔｉｏ，ＢＥＲ）性能
［１］。目前，抑制

ＯＦＤＭ信号的ＰＡＰＲ已有许多成果。例如：限幅方式
［２］、

压扩算法［３４］，这两种算法复杂度较低，但算法本身会引入

非线性干扰或扩大噪声功率从而使得系统ＢＥＲ性能恶化；

概率 类 算 法：部 分 传 输 序 （ｐａｒｔｉａｌｔｒａｎｓｍｉｔｓｅｑｕｅｎｃｅ，

ＰＴＳ）
［５６］、选择性映射（ｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，ＳＬＭ）

［７８］以其良
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好的ＰＡＰＲ抑制能力而备受关注。然而，传统选择性映射

（ｃｏｎｖｅｎｔｉｏｎａｌｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，ＣＳＬＭ）中，获得不同的备

选序列需要进行多次逆快速傅里叶反变换（ｉｎｖｅｒｓｅｆａｓｔ

ｆｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ，ＩＦＦＴ），导致计算复杂度较高，并且需要

发送端传送额外的边带信息来恢复原始信号。为了降低复

杂度，许多改进的ＳＬＭ 算法
［９１３］被提出，其中文献［１０

１１］中提出了利用时域信号循环移位方式减少了ＩＦＦＴ运算

次数，一定程度上降低了发送端的计算复杂度。文献［１２

１３］中均使用了分块和重组的思想，文献［１２］中提出了

广泛线 性 选 择 性 映 射（ｗｉｄｅｌｙｌｉｎｅａｒｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，

ＷＳＬＭ）算法，该算法先将原始频域序列分成实部和虚

部子块序列，然后对实部和虚部子块分别进行ＳＬＭ 算

法并进行组合，发送端采用线性信号处理技术降低了算

法的复杂度。文献［１３］中提出了一种分块选择性映射

（ｂｌｏｃｋｓｅｌｅｃｔｅｄｍａｐｐｉｎｇ，ＢＳＬＭ）算法，将原始序列分割

成多个子块，对每个子块乘上相位序列后单独进行ＩＦ

ＦＴ运算获得到时域子块信号，并对时域子块重新组合

来获得多个时域备选信号，有效降低了信号的ＰＡＰＲ，在

一定程度上降低了发送端的计算复杂度。然而，文献

［１２ １３］中的算法发送端的计算复杂度仍然较高，且需

要传送额外的边带信息来恢复原始信号。文献［１４］利用

相位因子序列循环移位和时域信号变换，通过少量ＩＦＦＴ

获得良好的ＰＡＰＲ抑制性能，但其大大增加了接收端的复

杂度。为了进一步降低发送端和接收端的复杂度，提高频

谱利用效率，本文基于ＩＦＦＴ运算性质和分块组合的思想，

提出了改进的分块选择性映射（ｍｏｄｉｆｉｅｄｂｌｏｃｋｓｅｌｅｃｔｅｄ

ｍａｐｐｉｎｇ，ＭＢＳＬＭ）算法，通过少量低维ＩＦＦＴ运算即可获

得较多的备选序列，接收端采用低复杂度的盲检测方式，

不需要发送端传送额外的边带信息。同时本文仿真分析

了ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ、ＭＢＳＬＭ 算法的ＰＡＰＲ和 ＢＥＲ

性能。结果表明，所提算法有效降低了发送端和接收端的

计算复杂度，获得了良好的ＰＡＰＲ抑制性能，接收端采用

低复杂度的盲检测方式能够获得与已知边带信息的ＣＳ

ＬＭ算法、ＷＳＬＭ算法相近的ＢＥＲ性能。

１　犗犉犇犕技术简介

１．１　犗犉犇犕信号产生及度量

ＯＦＤＭ信号是通过不同载波调制的信号叠加获得的，

原始频域信号表示为：犡＝［犡（０），犡（１），…，犡（犖－１）］，其

中犖 表示子载波数，频域信号通过ＩＦＦＴ调制后获得时域

信号狓：

狓（狀）＝∑
犖－１

犽＝０

犡犽ｅｘｐ（ｊ２π犽狀／犖） （１）

　　ＯＦＤＭ信号的ＰＡＰＲ定义为

ＰＡＰＲ（狓）＝１０ｌ烅
烄

烆

ｇ
ｍａｘ

０≤狀≤犖－１

［狘狓（狀）狘
２］

犈［狘狓（狀）狘
２ 烍
烌

烎
］

（２）

式中，｜·｜
２ 表示求瞬时功率；ｍａｘ［·］表示求最大值；Ｅ［·］表

示求平均值。

另外，在３ＧＰＰ中还采用了另一种度量ＯＦＤＭ信号包络

波动的方式，即立方度量（ｃｕｂｉｃｍｅｔｒｉｃ，ＣＭ）
［１５］，定义如下：

ＣＭ＝
（ＲＣＭ－ＲＣＭｒｅｆ）

Ｋ
（３）

式中，ＲＣＭｒｅｆ和Ｋ均为常量，原始立方度量（ｒａｗｃｕｂｉｃｍｅｔ

ｒｉｃ，ＲＣＭ）定义为

ＲＣＭ＝２０ｌｏ
熿

燀

ｇ
熿

燀

烄

烆

ｒｍｓ
狘狊（狀）狘

ｒｍｓ［狘狊（狀）狘

烌

烎
］
燄

燅

燄

燅

３

（４）

　　使用互补累积分布函数（ｃｏｍｐｌｅｍｅｎｔａｒｙｃｕｍｕｌａｔｉｖｅ

ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｆｕｎｃｔｉｏｎ，ＣＣＤＦ）来表示ＰＡＰＲ或ＲＣＭ超过某

个给定值的概率，例如：

ＣＣＤＦ（ＰＡＰＲ０）＝Ｐｒ（ＰＡＰＲ＞ＰＡＰＲ０）

ＣＣＤＦ（ＲＣＭ０）＝Ｐｒ（ＲＣＭ＞ＲＣＭ０
烅
烄

烆 ）
（５）

１．２　固态放大器模型

发送端的功率放大器会使ＯＦＤＭ信号产生严重的非

线性失真，影响系统的ＢＥＲ性能。固态功率放大器（ｓｏｌｉｄ

ｓｔａｔｅｐｏｗｅｒａｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＳＳＰＡ）是通信系统中常用的放大器

之一，Ｒａｐｐ模型
［１６］常被用来模拟ＳＳＰＡ放大器的非线性

特征，在该模型中，输入信号狓的采样点极坐标形式为

狓（狀）＝｜狓（狀）｜ｅｊθ
（狓（狀）），ＨＰＡ的输出信号狔的采样点表示为

狔（狀）＝犃（狘狓（狀）狘）ｅ
ｊ［θ（狓（狀））＋φ（狘狓（狀）狘）］ （６）

式中，｜·｜表示求幅度；θ（·）表示求相位；犃（·）表示放大

器的幅度响应 ＡＭ／ＡＭ；（·）表示放大器的相位响应

ＡＭ／ＰＭ。放大器的非线性特征表示为

犃（狘狓（狀）狘）＝狘狓（狀）狘（１＋（狘狓（狀）狘／犃狅）
２狆）－

１
２狆

（狘狓（狀）狘）＝
烅
烄

烆 ０

（７）

式中，狆表示放大器的平滑因子；犃０ 表示放大器的最大输

出，由放大器的输入饱和点犃狊犪狋唯一确定，犃狊犪狋由输入回馈

（ｉｎｐｕｔｂａｃｋｏｆｆ，ＩＢＯ）决定，即

ＩＢＯ＝１０ｌ（ｇ 犃
２
狊犪狋

狆 ）犻狀

（８）

式中，狆犻狀表示输入信号的平均功率。

２　犕犅犛犔犕算法基本原理

２．１　犆犛犔犕算法

ＣＳＬＭ算法是将原始频域序列犡分别乘上不同的相位

因子序列，经过多次ＩＦＦＴ调制获得时域备选序列，相位旋

转因子序列表示为：犘＝（犘１，犘２，…，犘犝），其中犝 表示相位

旋转序列个数。原始频域信号犡与相位旋转序列犘狌（１≤

狌≤犝）相乘后获得频域备选信号犡
狌，频域信号经过ＩＦＦＴ

调制后得到多个独立的时域备选序列狓狌＝［狓狌（０），狓狌（１），

狓狌（犖－１）］，并从时域备选序列中选出ＰＡＰＲ最小的信号

进行传输。

２．２　犠犛犔犕算法

ＷＳＬＭ算法的基本原理是首先将原始频域序列犡 拆

分成对应的实、虚部两个子序列块犡犐 和犡犙，并将其分别乘

上犝个不同的相位旋转序列后进行ＩＦＦＴ运算，获得对应的
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时域子块序列集合１：狓
（狌）
Ｉ （１≤狌≤犝）和时域子块序列集合２：

狓
（狌）
Ｑ （１≤狌≤犝），分别从集合１和２中任意选择出一个时域序

列按照实、虚部子序列块重新组合，可获得犝２ 个时域备选序

列，并从中选择出ＰＡＰＲ最小的信号进行传输，如图１所示。

图１　ＷＳＬＭ算法的原理框图

２．３　犅犛犔犕算法

ＢＳＬＭ算法是将原始频域序列犡分割成犞个频域子序

列，将每个频域子序列乘上犝 个不同的相位旋转序列，通过

ＩＦＦＴ运算获得犝个不同的时域子序列组成对应的时域子序

列集合。最后从每个时域子序列集合中任取一个，将所取得

的犞个时域子序列相加获得时域备选信号，并从时域备选信

号中选择出ＰＡＰＲ最小的信号进行传输，如图２所示。

２．４　犕犅犛犔犕算法

虽然 ＷＳＬＭ算法和ＢＳＬＭ 算法在一定程度上降低了

发送端的复杂度，但复杂度仍然较高，且需要传送额外的边

带信息，降低了频谱利用效率。为了进一步降低发送端的

计算复杂度，提高频谱利用效率，本文结合ＩＦＦＴ运算性

质，提出 ＭＢＳＬＭ 算法，发送端仅需要少量低维ＩＦＦＴ运

算，接收端采用低复杂度的盲检测方式，不需要发送端传送

额外的边带信息。

图２　ＢＳＬＭ算法的原理框图

２．４．１　ＩＦＦＴ运算性质

性质１　给定频域序列的长度为犖犞，其中含有犛个非

零元素，相邻的两个非零元素之间有犜－１个０元素。具体

形式如下：

犡
熿

燀

＝ 犡０，０，…，０
烐烏 烑

，

犜

犡１，０，…，０
烐烏 烑

，

犜

．，犡犛－１，０，…，

烐烏 烑
０
燄

燅犜

（９）

　　通过ＩＦＦＴ获得的时域序列可以表示为

狓＝ＩＦＦＴ（犡）＝
１［犜 ＩＦＦＴ｛犡′｝，…，ＩＦＦＴ｛犡′

烐烏 烑
｝］

犜

（１０）

式中，犡′＝［犡０，犡１，…，犡犛－１］。

证明　由于犠
狊犜
犛犜＝犠

狊
犛，犠

狊－犽犛
犛 ＝犠狊

犛
［１７］，因此

狓＝ＩＦＦＴ（犛犜）（犡）＝
１

犛犜
［犡０，０，…，

烐烏 烑
０

犜

，…，犡犛－１，０，…，

烐烏 烑
０

犜

］
犠－０×０
犛犜 … 犠－（犛犜－１）×０

犛犜



犠－０×（犛犜－１）
犛犜 … 犠－（犛犜－１）×（犛犜－１）

熿

燀

燄

燅犛犜

＝

１

犛犜
［犡０犠

－０×０
犛犜 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）犜
犛犜 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛犜 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）犜

烐烏 烑
犛犜

犛

，…，

犡０犠
－（犜犛－犛）×０
犛犜 ＋…＋犡犛－１犠

－（犜犛－犛）×（犛－１）犜
犛犜 ，…，犡０犠

－（犜犛－１）×０
犛犜 ＋…＋犡犛－１犠

－（犜犛－１）×（犛－１）犜

烐烏 烑
犛犜

犛

］＝

１

犛犜
［犡０犠

－０×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犛

，…，

犡０犠
－（犜犛－犛）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犜犛－犛）×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犜犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犜犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犛

］＝

１

犛犜
［犡０犠

－０×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犛

，…，

犡０犠
－０×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犖

］＝

１

犜
［１
犛
［犡０犠

－０×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犛

］，…，

１

犛
［犡０犠

－０×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－０×（犛－１）
犛 ，…，犡０犠

－（犛－１）×０
犛 ＋…＋犡犛－１犠

－（犛－１）×（犛－１）

烐烏 烑
犛

犛

］］＝

１

犜
［ＩＦＦＴ（犖）（［犡０，犡１，…，犡犖－１］），…，ＩＦＦＴ（犖）（［犡０，犡１，…，犡犖－１

烐烏 烑

］）

犜

］ （１１）

证毕
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　　性质２
［１７］
　频域信号循环移位对应时域信号乘上相位

旋转因子，即

ＩＦＦＴ（犡
（犿））＝ＩＦＦＴ（犡）·犠犿 （１２）

式中，犡
（犿）表示序列犡 向右循环移位犿 后新序列；犖 表示

序列犡 的长度；时域旋转因子表示为：犠犿＝［１，ｅ
ｊ２π犿
犖 ，…，

ｅ
ｊ２π犿（犖－１）

犖 ］；“·”表示点乘。

２．４．２　ＭＢＳＬＭ算法的发送端

ＭＢＳＬＭ算法发送端处理过程如图３所示。

（１）将频域序列犡交织分割为犞个频域子序列，令犳１＝

［１，０，０，０，…，１，０，０，０］，犳狏 表示犳１ 向右循环移动狏－１（狏＝

２，…，犞）位，子块序列表示为

犡狏 ＝犳狏·犡 （１３）

　　（２）将子块序列乘上不同的相位因子序列犘
狌，获得备

选子序列犡
（狌）
狏 ：

犡
（狌）
狏 ＝犡狏·犘

狌 （１４）

　　（３）由交织分割特点可知，长度为犖 的频域备选子序

列犡
（狌）
犞 中含有犖（犞－１）／犞 的零元素，以犡

（狌）
１ ［＝ 犡狌犞（０），

０，…，

烐烏 烑
０

犞－１

，．，犡狌犞（犖－犞），０，…，

烐烏 烑

０

犞

］
－１

为例，若直接通过犡
（狌）
１ 获得

对应的时域子块狓
（狌）
１ 需要进行犖 点ＩＦＦＴ，为了降低计算

复杂度，根据ＩＦＦＴ性质１，可先将犡
（狌）
犞 中的零元素去掉获

得频域短序列犡′
（狌）
狏 ，即

犡′
（狌）
狏 ＝ ［犡

狌
犞（狏－１），…，犡

狌
犞（犖－犞＋狏－１）］ （１５）

　　（４）将犡
′（狌）
狏 进行犖／犞 点ＩＦＦＴ得时域短序列：

狓′
（狌）
狏 ＝ＩＦＦＴ（犖／犞）（犡′

（狌）
狏 ） （１６）

　　（５）由ＩＦＦＴ性质２可知，频域子序列犡
（狌）
狏 对应的时

域子序列狓
（狌）
狏 ：

狓
（狌）
狏 ＝

１

犞
［狓′

（狌）
狏 ，…，狓′

（狌）
狏 ］·犠狏－１ （１７）

式中，犠狏－１＝［１，ｅ
ｊ２π（狏－１）

犖 ，…，ｅ
ｊ２π（狏－１）（犖－１）

犖 ］。

（６）从每个时域子序列组狓狏（１≤狏≤犞）中各自选择任

意一个时域子块序列狓
（）
狏 ，重新组合成新的时域备选序列

狓
（）
＝∑

犞

狏＝１

狓
（）
狏 ，即获得犝犞 个时域备选信号，并从备选信号

中选择ＰＡＰＲ最小的信号作为传输信号。

图３　ＭＢＳＬＭ算法发送端的原理框图

２．４．３　ＭＢＳＬＭ算法的接收端

在接收端，传统的盲检测方式［１８］需要将相位序列集合

中的所有相位因子序列分别与接收到的频域信号相乘，通

过判断各频点与最近星座点最小距离总和来选择出最有可

能的相位因子序列，将接收到的时域信号通过快速傅里叶

变换（ｆａｓｔＦｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ，ＦＦＴ）运算后获得频域信号

犢，采用如下准则判断最有可能的相位因子序列：

　犘
⌒

＝ａｒｇｍｉｎ
犘∈η
∑
犖－１

狀＝０

ｍｉｎ
犡（狀）∈δ

犢（狀）（犘（狀））

犎（狀）
－犡（狀）

２

（１８）

式中，（）表示求共轭；η表示相位因子序列集合；δ表示已

知星座点集合；犎 表示信道响应。

根据式（１８）可知，对于传统的盲检测方式，算法的计算

复杂度随着备选序列个数的增加而线性增加，当备选序列

个数较大时，整个接收端算法的复杂度也较大。

为了降低盲检测的复杂度，本文结合 ＭＢＳＬＭ 算法的

分块特点，提出了低复杂度的盲检测方式，接收端具体处理

过程如图４所示。

图４　ＭＢＳＬＭ算法接收端盲检测原始框图
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　　（１）接收的时域信号狔进行ＦＦＴ运算后获得频域信

号犢。

（２）将每个子载波的信号乘上备选相位因子，并通过

与最近星座点的距离来判断出单独最优的相位因子，记作

狆狀 ＝ａｒｇｍｉｎ
狆狀∈ ［β ｍｉｎ犡（狀）∈δ

犢（狀）（狆狀）


犎（狀）
－犡（狀） ］

２

（１９）

式中，β ［＝ １，
犼－１

槡 ］２ 表示相位因子集合；δ表示星座点集合；

犎表示信道响应。如图４所示，由于本文提出的算法中每

个频点上的备选相位因子狆狀 只有两种可能：犪１＝１或犪２＝

犼－１

槡２
，因此，对于每个频点，只需从两个备选值中估计出最

合适的相位因子，并不会随着总的备选序列个数的增多而

加大算法的复杂度。

（３）将步骤２中优选出的单独最优的相位因子集合犘

交织分割成犞 个相位序列子块犘狏（１≤狏≤犞）。

（４）将每个相位序列子块犘狏 分别与匹配子集合（犘
１
狏，

犘２狏，…，犘
犝
狏）进行二次匹配，从匹配子集合中选择出与犘狏 最

相似的序列珟犘狏，其中匹配子集合中犘
狌
狏 表示原始相位序列集

合中第狌（１≤狌≤犝）个序列的第狏（１≤狏≤犞）个交织分割

子块。

（５）将二次优选出的相位序列子块相加获得最优的相

位序列

珟犘＝∑
犞

狏＝１

珟犘狏 （２０）

　　（６）将选出的最优相位序列与频域信号犢 共轭相乘，

即可恢复出原始频域信号

珘犢＝犢·（珟犘） （２１）

３　计算复杂度分析

３．１　发送端的复杂度

由文献［１０］可知，一次犖点ＩＦＦＴ运算所需的复数乘法

和复数加法次数分别为０．５犖ｌｏｇ２犖 和犖ｌｏｇ２犖。对ＣＳＬＭ

算法，当相位旋转因子数为犝１ 时，可获得犝１ 个时域备选序

列，需进行犝１ 次犖 点ＩＦＦＴ运算，对应的复数乘法和复数

加法次数分别为０．５犝１犖ｌｏｇ２犖 和犝１犖ｌｏｇ２犖，即发送端共

需的复数乘法和复数加法次数分别为０．５犝１犖ｌｏｇ２犖 和

犝１犖ｌｏｇ２犖。对 ＷＳＬＭ算法，当相位旋转因子数为犝２ 时，

可获得犝２２ 个时域备选序列，需进行２犝２ 次犖 点ＩＦＦＴ运

算，对应的复数乘法和复数加法次数分别为：犝２犖ｌｏｇ２犖 和

２犝２犖ｌｏｇ２犖，组合实、虚部对应部分需要进行犝
２
２犖 次复数

加法，即发送端共需要的复数乘法和复数加法次数分别为：

犝２犖ｌｏｇ２犖 和（２ｌｏｇ２犖＋犝２）犝２犖。当相位旋转因子数为

犝３，分块数为犞 时，对ＢＳＬＭ算法，可获得犝
犞
３ 个时域备选

序列，需进行犝３犞 次犖 点ＩＦＦＴ运算，对应的复数乘法和

复数加法次数分别为０．５犝３犞犖ｌｏｇ２犖 和犝３犞犖ｌｏｇ２犖，通过

犝３犞 个时域子序列产生犝
犞
３ 个时域备选信号需要进行

２犝犞３犖 次复数加法，即发送端共需要的复数乘法和复数加

法次数分别为０．５犝３犞犖ｌｏｇ２犖 和（犝３犞ｌｏｇ２犖＋２犝
犞
３）犖；对

ＭＢＳＬＭ算法，可获得犝犞３ 个时域备选序列，需进行犝３犞 次

犖 点ＩＦＦＴ运算，对应的复数乘法和复数加法次数分别为

０．５犝３犖ｌｏｇ２（犖／犞）和犝３犖ｌｏｇ２（犖／犞），ＩＦＦＴ性质变换中需

要（犞－１）犝３犖 次复数乘法，通过犝３犞 个时域子序列产生

犝犞３ 个时域备选信号需要进行２犝
犞
３犖 次复数加法，即发送端

（共需要 ０．５ｌｏｇ２（犖／犞）＋犞 ）－１ 犝３犖 次复数乘法，

（

需要

犝３ｌｏｇ２（犖／犞）＋２犝
犞）３ 犖 次复数加法。

为了衡量计算复杂度降低程度，本文使用计算复杂度

降低比（ｃｏｍｐｕｔａｔｉｏｎａｌｃｏｍｐｌｅｘｉｔｙｒｅｄｕｃｔｉｏｎｒａｔｉｏ，ＣＣＲＲ），

其定义为

ＣＣＲＲ （＝ １－
犮狅犿狆狅犳（狅狌狉）

犮狅犿狆狅犳（狅狋犺犲狉 ）） ×１００％ （２２）

　　表１和表２给出了当子载波数为２５６时，当产生相同

个数的时域备选序列时，ＣＳＬＭＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ 和 ＭＢＳＬＭ

算法所需的复数加法和复数乘法次数，其中 ＣＣＲＲ１、

ＣＣＲＲ２、ＣＣＲＲ３ 分别表示 ＭＢＳＬＭ 算法相对于 ＣＳＬＭ、

ＷＳＬＭ和ＢＳＬＭ算法的复杂度降低比值。

表１　时域备选序列数为１６时发送端的复杂度比较

序列数 名称
ＣＳＬＭ

（犝１＝１６）

ＷＳＬＭ

（犝２＝４）

ＢＳＬＭ

（犝３＝２，犞＝４）

ＭＢＳＬＭ

（犝３＝２，犞＝４）
ＣＣＲＲ１／％ ＣＣＲＲ２／％ ＣＣＲＲ３／％

犓＝１６
复数乘 １６３８４ ８１９２ ８１９２ ３０７２ ８１．３ ６２．５ ６２．５

复数加 ３２７６８ ２０４８０ ２４５７６ １１２６４ ６５．６ ４５．０ ５４．１

表２　时域备选序列数为８１时发送端的复杂度比较

序列数 名称
ＣＳＬＭ

（犝１＝８１）

ＷＳＬＭ

（犝２＝９）

ＢＳＬＭ

（犝３＝３，犞＝４）

ＭＢＳＬＭ

（犝３＝３，犞＝４）
ＣＣＲＲ１／％ ＣＣＲＲ２／％ ＣＣＲＲ３／％

犓＝８１
复数乘 ８２９４４ １８４３２ １２２８８ ４６０８ ９４．４ ７５．０ ６２．５

复数加 １６５８８８ ５７６００ ６６０４８ ４４５４４ ７３．１ ２２．６ ３２．５

　　由表１可知，当备选序列数为１６时，ＭＢＳＬＭ 算法相

对于ＣＳＬＭ算法，复数乘法和复数加法次数对应的ＣＣＲＲ１

分别达到８１．３％和６５．６％；相对于 ＷＳＬＭ算法，复数乘法

和复数加法次数对应的ＣＣＲＲ２ 分别为６２．５％和４５．０％；

相对于 ＢＳＬＭ 算法，复数乘法和复数加法次数对应的

ＣＣＲＲ３ 分别达到了６２．５％和５１．４％。由表２可知，当备选
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序列数为８１时，ＭＢＳＬＭ算法相对于ＣＳＬＭ算法，复数乘法

和复数加法次数对应的ＣＣＲＲ１ 分别达到９４．４％和７３．１％；

相对于 ＷＳＬＭ 算法，复数乘法和复数加法次数对应的

ＣＣＲＲ２ 分别为７５．０％和２２．６％；相对于ＢＳＬＭ算法，复数

乘法和复数加法次数对应的ＣＣＲＲ３ 分别达到了６２．５％和

３２．５％。因此，ＭＢＳＬＭ 算法相比于 ＣＳＬＭ 算法、ＷＳＬＭ

算法和ＢＳＬＭ算法均明显降低了发送端的计算复杂度。

３．２　接收端的复杂度

在接收端，ＭＢＳＬＭ 算法（边带信息已知）需要发送端

传送额外的边带信息，降低了频谱利用效率，因此本文采用

了盲检测方式。在传统盲检测中，如式（１７）所示，子载波数

为犖，星座点集合δ的元素个数为犕，分块数为犞，原始相

位序列个数为犝３，则备选序列数为犝
犞
３，对应的相位因子序

列集合元素个数为犝犞３，估计出最优相位因子序列共需复数

乘法和复数加法次数分别为：３犝犞３犖 和（犕＋１）犝
犞
３犖。本文

改进的盲检测中，如式（１９）所示，相位因子集合元素个数为

犔，第一次估计单独最优相位因子需要复数乘法和复数加法

次数分别为：３犔犖 和犕犔犖。将单独最优估计出的相位因

子序列交织分割后，与犝３犞 个匹配子集合进行二次最大相

似匹配，需要犝３犖 次复数加法。因此，改进的盲检测共需

复数乘法和复数加法次数分别为：３犔犖 和犕犔犖＋犝３犖。

表３给出了当子载波数犖 为２５６，调制方式为正交幅

度调制（ｑｕａｔｅｒｎａｒｙａｍｐｌｉｔｕｄｅｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＱＡＭ），调制阶

数为１６，即星座点集合元素个数为 犕＝１６，相位因子集合

元素个数犔＝２，当时域备选序列个数犓 相同时，传统的盲

检测和改进的盲检测方式所需的复数乘法和复数加法次数

以及ＣＣＲＲ值。

表３　传统盲检测方式和改进盲检测方式的复杂度比较

序列数 名称 传统方法 改进方法 ＣＣＲＲ／％

犓＝１６
复数乘 １２２８８ １５３６ ８７．５

复数加 ６９６３２ ８７０８ ８７．４

犓＝８１
复数乘 ６２２０８ １５３６ ９７．５

复数加 ３５２５１２ ８９６０ ９７．５

由表３可知，改进的盲检测方式相比于传统盲检测

方式，当备选序列为１６时，所需复数乘法和复数加法次

数对应的ＣＣＲＲ分别达到了８７．５％和８７．４％，当备选

序列为８１时，所需复数乘法和复数加法次数对应的

ＣＣＲＲ分别达到了９７．５％和９７．５％。因此，本文提出的

改进盲检测算法不需要发送端传送额外的边带信息，提

高了频谱利用效率，相比于传统盲检测算法明显降低了

计算复杂度，随着备选序列的增多，计算复杂度降低程

度增强。

４　仿真结果与分析

本文仿真分析了ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ和 ＭＢＳＬＭ算

法的ＰＡＰＲ和 ＲＣＭ 性能，以及在信道１和信道２下的

ＢＥＲ性能。信道１：ＡＷＧＮ信道；信道２：ＥＶＡ７０信道。扩

展ＩＴＵ信道主要包括ＥＰＡ５、ＥＶＡ７０和ＥＴＵ３００三种，分

别代表低时延、中时延和高时延扩展信道，并且多普勒频移

分别为５Ｈｚ、７０Ｈｚ和３００Ｈｚ。本文选择中时延的ＥＶＡ７０

信道作为仿真信道模型。仿真参数和信道参数如表４和表

５所示。

表４　仿真参数表

参数 数据

调制方式 １６ ＱＡＭ

子载波数 ２５６

功率放大器ＩＢＯ ３

功率放大器ｐ ３．２８６

仿真次数 １０５

表５　信道模型的功率延迟参数（信道２：扩展车载犃（犈犞犃））

附加抽头时延／ｍｓ 相对抽头功率／ｄＢ

０ ０．０

３０ －１．５

１５０ －１．４

３１０ －３．６

３７０ －０．６

７１０ －９．１

１０９０ －７．０

１７３０ －１２．０

２５１０ －１６．９

４．１　犘犃犘犚和犚犆犕性能分析

图５中给出了ＣＳＬＭ、ＢＳＬＭ和 ＭＢＳＬＭ算法的ＰＡＰＲ

性能曲线。由图可知，ＣＳＬＭ算法、ＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ和ＭＢＳＬＭ

算法均能有效降低 ＯＦＤＭ 信号的 ＰＡＰＲ。在 ＣＣＤＦ＝

０．１％处，原始信号对应的ＰＡＰＲ０ 为１０．９０ｄＢ，当备选序列

数为１６时，ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ 和 ＭＢＳＬＭ 算法对应的

ＰＡＰＲ０ 分别为７．４５ｄＢ、７．５５ｄＢ、７．７０ｄＢ和７．７０ｄＢ，其相

对于原始信号的ＰＡＰＲ０ 分别降低了３．４５ｄＢ、３．３５ｄＢ、

３．２０ｄＢ和３．２０ｄＢ，ＭＢＳＬＭ算法与ＢＳＬＭ 算法的性能相

当，而比ＣＳＬＭ和 ＷＳＬＭ算法分别差０．２５ｄＢ和０．１５ｄＢ；

但备选序列数增加到 ８１ 时，ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ、ＢＳＬＭ 和

ＭＢＳＬＭ算法对应的ＰＡＰＲ０ 更是下降到６．８０ｄＢ、６．８５ｄＢ、

６．９０ｄＢ和６．９０ｄＢ，ＭＢＳＬＭ算法仍然与ＢＳＬＭ算法性能

相当，却仅比ＣＳＬＭ算法和 ＷＳＬＭ算法分别差０．１０ｄＢ和

０．０５ｄＢ。因此，一方面本文提出的 ＭＢＳＬＭ算法能够获得

与ＢＳＬＭ 算法一致的 ＰＡＰＲ抑制性能，但由表１可知，

ＭＢＳＬＭ算法发送端的计算复杂度明显低于ＢＳＬＭ 算法；

另一方面虽然 ＭＢＳＬＭ 算法的ＰＡＰＲ抑制性能稍微不如

ＣＳＬＭ算法和ＷＳＬＭ算法，但由表１可知，ＭＢＳＬＭ算法发

送端的计算复杂度远比ＣＳＬＭ算法和 ＷＳＬＭ 算法的计算

复杂度低。
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图５　各种算法的ＰＡＰＲ性能曲线

图６中给出了各种算法的ＲＣＭ性能曲线。由图可知，

ＣＳＬＭ、ＢＳＬＭ和 ＭＢＳＬＭ算法均能有效降低ＯＦＤＭ 信号

的ＲＣＭ。在 ＣＣＤＦ＝０．１％处，当备选序列数为１６时，

ＣＳＬＭ算法所对应的ＲＣＭ０ 为７．３０ｄＢ，ＷＳＬＭ算法对应的

ＲＣＭ０ 为７．５０ｄＢ，ＢＳＬＭ 算法和 ＭＢＳＬＭ 算法对应的

ＲＣＭ０ 均为７．９０ｄＢ。因此，ＭＢＳＬＭ 算法的ＲＣＭ 抑制性

能与ＢＳＬＭ算法相同，仅比ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ算法分别差０．６０

ｄＢ和０．４０ｄＢ。当备选序列数增加到８１时，ＭＢＳＬＭ算法与

ＣＳＬＭ、ＷＳＬＭ算法的 ＲＣＭ 性能差距进一步缩小，仅比

ＣＳＬＭ算法和 ＷＳＬＭ算法分别差０．４０ｄＢ和０．３５ｄＢ。因

此，ＭＢＳＬＭ算法明显降低了发送端的计算复杂度，同时获

得了良好的ＲＣＭ抑制性能。

图６　各种算法的ＲＣＭ性能曲线

在产生相同备选序列数的情况下，以 犓＝８１为例，

ＣＳＬＭ算法所需的相位因子序列数为８１，ＷＳＬＭ 算法所需

的相位因子序列数为９，而ＢＳＬＭ 算法和 ＭＢＳＬＭ 算法所

需要的相位因子序列数为３。一方面，根据算法原理，ＭＢ

ＳＬＭ算法与ＢＳＬＭ算法产生时域备选序列一致，因此二者

的ＰＡＰＲ和ＲＣＭ 性能相当，但 ＭＢＳＬＭ 算法的复杂度明

显低于ＢＳＬＭ算法；另一方面，ＭＢＳＬＭ算法是通过较少的

相位因子序列数和较少的ＩＦＦＴ运算获得多个时域备选序

列，备选序列之间的独立性略差，因此在ＰＡＰＲ和ＲＣＭ性

能上会稍差于ＣＳＬＭ和 ＷＳＬＭ算法，但该算法的优点是显

著降低了发送端的计算复杂度，且获得了良好的ＰＡＰＲ和

ＲＣＭ抑制性能。

４．２　犅犈犚性能分析

本文仿真分析了两种信道模型下ＣＳＬＭ算法（边带信

息已知）、ＷＳＬＭ（边带信息已知）、ＭＢＳＬＭ算法（边带信息

已知）和 ＭＢＳＬＭ算法（盲检测方式）的ＢＥＲ性能。

如图７所示，在ＡＷＧＮ信道模型中，本文提出的盲检

测算法的ＢＥＲ性能曲线与已知边带信息的情况基本一致。

当犈犫／犖０ 小于１０ｄＢ时，盲检测方式下算法的ＢＥＲ性能比

已知边带信息的情况要差一些，这是因为信噪比较低时，接

收端检测相位因子会受到噪声的影响，相位因子恢复误差会

导致系统的ＢＥＲ性能恶化，所以在低信噪比条件下采用盲检

测方式比已知边带信息方式的ＢＥＲ性能稍差。当犈犫／犖０ 大

于１０ｄＢ时，接收端的相位因子恢复误差较小，盲检测方式

能够较准确地估计出原始相位因子序列，能够获得与已知

边带信息的情况下相同的ＢＥＲ性能。因此，在高斯信道中

当信噪比犈犫／犖０ 大于１０ｄＢ时，本文提出的盲检测方式能

够有效地恢复原始信号。

图７　ＡＷＧＮ信道中各算法的ＢＥＲ曲线

当备选序列数为１６时，在犈犫／犖０ 为３０ｄＢ处，ＣＳＬＭ

算法对应的ＢＥＲ＝３．６７×１０－４，ＷＳＬＭ 算法对应的ＢＥＲ

为３．９８×１０－４、ＭＢＳＬＭ 算法对应的ＢＥＲ为４．８７×１０－４；

当备选序列数为８１时，在犈犫／犖０ 为３０ｄＢ处，ＣＳＬＭ 算法

对应的ＢＥＲ为１．５６×１０－４，ＷＳＬＭ 算法对应的ＢＥＲ为

１．６２×１０
－４，ＭＢＳＬＭ 算法对应的ＢＥＲ为２．１３×１０－４，因

此可以看出，在相同备选序列数下，ＭＢＳＬＭ 算法的ＢＥＲ

性能略差于ＣＳＬＭ算法和 ＷＳＬＭ算法，随着备选序列数的

增加，二者的ＢＥＲ性能差距减小。但由表１和表２可知，

ＭＢＳＬＭ算法发送端的计算复杂度明显低于ＣＳＬＭ算法和

ＷＳＬＭ算法，且不需要传送边带信息，能够提高频谱利用

效率。
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如图８所示，在ＥＶＡ７０信道模型中，在满足一定信噪

比条件下，本文提出的盲检测算法能够获得与已知边带信

息情况下相同的ＢＥＲ性能。当犈犫／犖０ 小于１５ｄＢ时，由于

在低信噪比下，接收端检测相位因子会受到噪声的影响，相

位因子恢复误差会导致系统的ＢＥＲ性能恶化，所以盲检测

方式下算法的ＢＥＲ性能比已知边带信息的情况下要差一

些；随着犈犫／犖０ 增加到１５ｄＢ后，接收端的相位因子恢复误

差较小，盲检测方式能够较准确地估计出原始相位因子序

列，能够获得与已知边带信息的情况下相同的ＢＥＲ性能，

因此，在ＥＶＡ７０信道中，当信噪比犈犫／犖０ 大于１５ｄＢ时，本

文提出的盲检测方式能够有效地恢复原始信号。

图８　ＥＶＡ７０信道中各种算法的ＢＥＲ曲线

在犈犫／犖０ 为３５ｄＢ处，当备选序列为１６时，ＣＳＬＭ、

ＷＳＬＭ、ＭＢＳＬＭ 算法对应的 ＢＥＲ分别为６．１６×１０－４、

６．５３×１０
－４、７．６７×１０－４；当备选序列数犓＝８１时，ＣＳＬＭ、

ＷＳＬＭ、ＭＢＳＬＭ 算法对应的 ＢＥＲ分别为３．８９×１０－４、

４．１２×１０
－４、４．３８×１０－４。因此，可以看出，在相同备选序

列数下，ＭＢＳＬＭ 算法的ＢＥＲ性能稍差于ＣＳＬＭ 算法和

ＷＳＬＭ算法，当备选序列数增加到８１时，性能差距逐渐减

小。同时，由表１和表２可知，ＭＢＳＬＭ 算法发送端的计算

复杂度远低于ＣＳＬＭ算法和 ＷＳＬＭ算法，且不需要传送边

带信息，能够提高频谱利用效率。

５　结　论

本文针对传统ＳＬＭ算法的高计算复杂度和边带信息

等问题，提出了一种基于盲检测的低复杂度分块ＳＬＭ 算

法。该算法的发送端利用ＩＦＦＴ性质，通过少量低维ＩＦＦＴ

运算获得多个时域备选序列，算法的接收端采用低复杂度

的盲检测方式，不需要额外的边带信息。通过对算法仿真

得到，当备选序列个数相同时，所提算法的计算复杂度明显

低于传统ＳＬＭ 算法，且有效抑制了 ＯＦＤＭ 信号的ＰＡＰＲ

和ＣＭ，在盲检测方式下获得了良好的ＢＥＲ性能，提高了频

谱利用效率。
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