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摘 要：针对仿射频分复用（AFDM）机制中传统嵌入式导频（EMP）因保护间隔引起的频谱效率受限问题，

提出了一种迭代叠加导频（ISP）方案及其对应的信道估计和数据检测算法。首先，AFDM系统的时域信道矩阵

是一个由多条对角线组成的稀疏带状矩阵。因此，将信道估计构建为稀疏信号恢复问题，并采用正交匹配追踪

（OMP）算法实现信道估计。其次，利用信道矩阵的块状准带状结构，开发了一种低复杂度的期望传播（EP）数

据检测算法。在稀疏信道估计和基于EP的检测之间交替进行，以迭代优化性能。仿真结果表明，在同等频谱效

率下，ISP方案的性能显著优于EMP基准方案。
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Abstract: To address the problem of limited spectral efficiency caused by the guard interval in conventional embedded 

pilot (EMP) channel estimation schemes for affine frequency division multiplexing (AFDM), an iterative superimposed 

pilot (ISP) scheme was proposed. For AFDM systems, the time-domain channel matrix was a sparse banded matrix com‐

posed of multiple diagonals. Hence, channel estimation was formulated as a sparse signal recovery problem and used the 

orthogonal matching pursuit (OMP) algorithm to exploit the channel sparsity. For data detection, a low-complexity ex‐

pectation propagation (EP) algorithm was developed by utilizing the block quasi-banded structure of the channel matrix. 

The ISP framework alternated between sparse channel estimation and EP-based detection to iteratively refine perfor‐

mance. Simulation results show that the proposed ISP scheme significantly outperforms the EMP baseline.
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0　引言

未来无线通信（5G/6G）需要在高移动性环境

中确保鲁棒的连接。当前标准中被广泛采用的正交

频分复用（OFDM， orthogonal frequency division 

multiplexing），在时变（双选择性）信道中由于多

普勒扩展，变得极易受到载波间干扰的影响。这种

由多普勒效应引起的载波间干扰会破坏子载波的正

交性，并导致显著的性能下降，从而限制了OFDM

在高移动性环境中的应用[1-2]。

为解决此问题，研究人员已提出多种适用于时变

信道的调制方案，以通过发射分集来提升系统性能。

文献[3-4]开发的时间选择性信号与接收技术，显著改

善了多径衰落信道中的性能。文献[5-7]引入正交时频

空（OTFS，orthogonal time frequency space）调制，

并将其作为OFDM在时变信道中的一种替代方案。

通过将符号在延迟−多普勒域而非时频域上进行扩

展，OTFS 在延迟−多普勒信道中展现出相较于

OFDM的显著优势。然而，巨大的导频开销和复杂

的收发机算法阻碍了OTFS的实际应用。为缓解这

些挑战，文献[8-9]开发了一种基于离散仿射傅里叶

变换（DAFT，discrete affine Fourier transform）的

新型调制方案，称为仿射频分复用（AFDM，affine 

frequency division multiplexing）。DAFT是离散傅里

叶变换（DFT，discrete Fourier transform）的一种推

广，其特点是具有两个可调参数，可以根据双色散

信道的多普勒扩展进行优化，以实现最优分集。

AFDM被认为是下一代高移动性无线通信系统中极

具竞争力的技术。多项研究已探索了AFDM的潜

力，包括选择线性调频参数以在静态信道中获得误

码率（BER，bit error rate）性能的下界[10]，以及在

感知与通信一体化中的适用性[11]。仿真结果表明，

在双选择性信道中，AFDM的误码率性能与OTFS

相当，并显著优于OFDM[12]。

尽管先前的研究强调了AFDM的优势，但大

多数研究都假设了完美的信道状态信息（CSI，

channel state information），这在实际中是需要进行

估计的。在AFDM的相关文献中，已存在一些信

道估计的研究。文献[12]为AFDM的单输入单输出

架构提出了一种嵌入式导频辅助（EMP，embed‐

ded pilot aided）符号的信道估计方案。文献[13]介

绍了一种低复杂度的EMP对角重构信道估计方案。

然而，这些方案需要空保护间隔来防止导频和数据

符号之间的干扰。插入这些空保护间隔会降低频谱

效率，尤其是在最大延迟和最大多普勒频移的情

况下。

获得信道的状态信息后，就需要进行符号检

测。目前在接收机方面，已经有很多研究成果。例

如，文献[14]针对理想和低分辨率模数转换器下的

大规模离散 MU-MIMO （multi-user multiple-input 

multiple-output）系统，分别提出了低复杂度和信

息理论最优接收机，并且过去提出的多种检测器已

被应用于AFDM系统中。例如，文献[15]利用LDL

分解，为AFDM数据检测引入了一种低复杂度的

MMSE检测器。文献[16]通过利用稀疏因子图以及

对干扰的高斯近似，将消息传递（MP，message 

passing）检测技术应用于 AFDM 系统中，在分数

延迟−多普勒信道下，AFDM在仿射傅里叶域会遭

受能量扩散的影响。为解决此问题，文献[17]提出了

一种基于酉变换的近似消息传递（UAMP，unitary 

transformation based approximate MP）算法。然而，

MP检测器在高信噪比区域受到误码率平台效应的

困扰。这个误码率平台效应成了一个显著的瓶颈，

严重阻碍了符号检测精度的提升。

受上述文献启发，为了进一步提高AFDM系

统在信道估计时的频谱效率、实现低复杂度的接收

机、突破传统MP算法的平台效应，本文提出了一

种不使用零保护间隔的方案进行信道估计，并且设

计了一个有效利用AFDM信道稀疏性的低复杂度

接收机。本文主要贡献总结如下。

1) 提出了一种数据符号与导频完全叠加的传输

框架，即迭代叠加导频（ISP， iterative superim‐

posed pilot）方案。与EMP方案依赖于零保护间隔

（其数量取决于最大延迟和最大多普勒频移）不同，

ISP方案消除了对零保护间隔的需求。ISP方案将数

据干扰视为高斯噪声，通过信道估计与符号检测迭

代运行消除数据对信道估计的干扰。通过利用

AFDM信道的稀疏性[18]，将信道估计问题重构为稀

疏信号恢复问题，并应用了正交匹配追踪（OMP，

orthogonal matching pursuit）[19]算法来估计信道。

2) 提出了一种低复杂度的期望传播（EP, ex‐

pectation propagation）检测器。为避免MP检测中

的误码率平台效应以及传统EP检测器[20]的高复杂

度，本文提出了一种基于带状矩阵分块求逆的低复

杂度EP检测器。利用期望传播理论实现对数据信
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号后验分布的局部近似并进行更新迭代，逐步逼近

真实的后验分布。但是传统的EP算法在进行矩匹

配时复杂度很高，所以本文利用AFDM信道稀疏

性，将矩匹配过程的被求逆矩阵进行分解处理，降

低求逆复杂度。

3) 蒙特卡罗仿真表明，ISP方案通过将稀疏信

道估计与低复杂度数据检测相结合，在一个统一的

框架内解决了干扰和计算效率低下的问题，从而相

较于EMP方案取得了显著的误码率改善，尤其是

在高多普勒扩展场景下，提出的低复杂度EP检测

器的性能在高信噪比下明显优于MP算法。

1　系统模型

本节介绍发射端的调制过程。设 x 表示一个

N × 1尺寸的QPSK符号向量，其中符号来自星座

点集合A。根据文献[12]，调制信号的第 n个元素

可以表示为

s [ n ] =
1

N
∑
m = 0

N - 1

x [ m ] e
j2π (c1n2 +

1
N

mn + c2m2 )
(1)

其中，c1和 c2是决定DAFT和逆DAFT的两个啁啾

参数。式(1)可以表示为矩阵形式 s = ΛH
c1

F HΛH
c2

x，

其 中 Λc1
= diag (e-j2πc1n2

),n = 0,1,…,N - 1， Λc2
=

diag (e-j2πc2m2

),m = 0,1,…,N - 1 且 F ∈ CN × N 是归一

化的N点DFT矩阵。在发送前，为了使信道呈现周

期性，需要在信号前添加一个长度为Lcpp的线性调

频周期性前缀，表示为

s [ n ] = s [ N + n ] e-j2πc1 ( N 2 + 2Nn ),  n = -Lcpp,…,-1 (2)

其中，Lcpp被设置为一个大于或等于最大信道延迟

的整数。考虑一个具有P条路径的时变信道，其在

时间n和延迟 l处为

gn ( l ) =∑
i = 1

P

hi e
-j2πfinδ ( l - li ) (3)

其中，hi、li和 fi分别指代与第 i条路径相关的信道

系数、延迟和多普勒频移。本文定义 αi = Nfi。此

外，li ∈ [ 0,lmax ]且 αi ∈ [-αmax,αmax ]，其中，整数 li

和αi 分别表示第 i条路径的延迟和多普勒索引，lmax

和 αmax分别代表最大延迟和多普勒频移。此外，hi

服 从 CN (0,βhi
) 分 布[21]， CSI 向 量 h

⌣
=

[ h1,h2,…,hP ]T ∈ CP × 1 被建模为一个零均值复高斯

随机向量，其协方差矩阵为

C
h
⌣ = E { h

⌣
h
⌣ H } = diag { βh1

,…,βhP
} (4)

然后，基于式(3)中信道的输入−输出关系可以

表示为

r [ n ] =∑
l = 0

∞

s [ n - l ] gn ( l ) + ω [ n ] (5)

其中，时域中的噪声 ω [ n ] ∼ CN (0,σ2 )。经过 

DAFT操作后，式(5)中时域接收信号的矩阵形式 r

变换回DAFT域后可以向量化为

   

y = Λc2
FΛc1

r =

∑
i = 1

P

hi Λc2
F Λc1

HΛH
c1

F HΛH
c2

x + ῶ = Heff x + ῶ (6)

其中，y ∈ CN × 1 是接收向量；噪声向量 ῶ ∈ CN × 1 

定义为 ῶ = Λc2
FΛc1

ω，其满足 E { ῶ } = 0N × 1 和

E { ῶῶH } = σ2 IN；H = Γcppi
Δfi

Π li 是信道的矩阵表

示 ， Π 是 置 换 （即 前 向 循 环 移 位） 矩 阵 ，

Δfi
≜ diag (e-j2πfin )，Γcppi

是一个N × N 的对角矩阵

Γcppi
=

ì
í
î

ïï
ïï

e
-j2πc1( )N 2 - 2N ( li - n )

,                         0 ≤ n < li

1, li ≤ n ≤ N - 1
 (7)

因此，接收向量y的第p个元素可写为

y [ p ] =∑
i = 1

P

hie
j
2π
N ( )Nc1li

2 - qli + Nc2 (q2 - p2 )
x [ q ] + ῶ [ p ]

(8)

其中，q = p + loci N
，loci = αi + 2Nc1li N

。根据

文献[12]可知，c1 =
2αmax + 1

2N
且 c2可以是任意无理

数，或者是一个远小于
1

2N
的有理数[16]。

2　基于叠加导频的AFDM信道估计

2.1　接收预处理

为了利用 AFDM 信道的稀疏性，式(8)的表达

式可以重构为

  y [ p ] = ∑
m = 0

N - 1

x [ m ] e

j
2π
N

é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

Nc1

ê

ë

ê

ê

ê
êê
ê
ê

ê
ú

û

ú

ú

ú
úú
ú
ú

út - p + Nc1 - 1
2 N

+
1
2

2N

2

- t

ê

ë

ê

ê

ê
êê
ê
ê

ê
ú

û

ú

ú

ú
úú
ú
ú

út - p + Nc1 - 1
2 N

+
1
2

2N
+ Nc2 ( t2 - p2 )

h
m - p + Nc1 - 1

2 N
- Nc1 +

1
2

+ ῶ [ p ] (9)
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其中， t = p + q
N
,p,q = 0,1,…,N - 1。为了简化

公式，式(9)可以被向量矩阵化为

y = Xc⊙Ξh + ῶ (10)

其中，h ∈ CN × 1 是一个稀疏向量，其非零元素仅

在第 loci 个位置上； Ξ ∈ CN × N 是一个元素为

Ξ ( p,q ) = e
j
2π
N [ ]Nc1ε

2 - tε + Nc2 ( t2 - p2 )
的 矩 阵 ， ε =

ê

ë

ê

ê
êê
ê

ê ú

û

ú

ú
úú
ú

ú( )t - p + Nc1 - 1
2 N

+
1
2

2N
；Xc ∈ CN × N 是一个循

环矩阵，定义为

Xc =

é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

úx [ 0 ] x [1] ⋯ x [ N - 1]

x [1] x [ 2 ] ⋯ x [ 0 ]

⋮ ⋮ ⋮
x [ N - 1] x [ 0 ] ⋯ x [ N - 2 ]

(11)

然后，式(10)可以被表示为

y = Ψh + ῶ (12)

其中，Ψ ∈ CN × N 的第 i列（i = 0,1,…,N - 1）记作 

Ψ [ i ]，表达式为

Ψ [ i ] =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
ù

û

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú∑
n = 0

N - 1

Ωi (0,n ) x [ n ]

∑
n = 0

N - 1

Ωi (1,n ) x [ n ]

⋮
∑
n = 0

N - 1

Ωi ( N - 1,n ) x [ n ]

(13)

其中，Ωi为

Ωi = diag ([Ξ (0,i ),Ξ (1,i ),…,Ξ ( N - 1,i ) ]T )Π li (14)

2.2　传输信号的叠加导频帧结构

在传统的EMP方案[12]中，如图1(a)所示，信道

估计使用DAFT域中的以下帧结构进行信道估计。

x [ p ] =

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

xpilot,  p = 0

0,1 ≤ p ≤ Q, N' + 1 ≤ p ≤ N - 1

x
data,  Q + 1 ≤ p ≤ N'

(15)

其 中 ， Q = ( lmax + 1) (2αmax + 1) - 1， N' = N -
Q - 1。该结构总共需要Nguard = 2Q个空保护间隔

用于AFDM信道估计。在具有显著多普勒频移的

高移动性场景中，需要较大的Nguard来防止数据符

号的干扰。然而，由低延迟需求和高移动性环境

中的信道老化问题驱动的AFDM帧的短持续时间，

对AFDM帧大小施加了严格的限制，从而对频谱

效率产生不利影响。为解决这些限制，本文提出

了一种 ISP 方案，使整个 AFDM 帧都可以用于数

据传输，如图 1(b)所示。传输信号模型可以表

示为

x = ϕ d + λ p (16)

其中，导频信号为 p = [ p0,p1,…,pN - 1 ]T ∈ CN × 1，

数据信号为 d = [ d0,d1,…,dN - 1 ]T ∈ CN × 1。假设向

量 d 的零均值独立同分布（i.i.d.）元素的功率为

E{| dn |
2} = ϕ，导频功率为E{| pn |

2} = λ，并且每个

符号的总功率为λ + ϕ = 1。

2.3　基于叠加导频帧结构的信道估计

考虑式(16)中的传输信号模型，式(12)中描述

的向量化输入−输出关系可以重构为

y = Ψph + Ψdh + ῶ (17)

根据 ISP方案，接收信号 y包括来自数据的影

响和来自导频的干扰。由于数据和导频在统计上

是独立的且数据符号 x 假设为零均值，根据大数

定律，干扰项Ψd在统计上表现为零均值的随机过

程。因此，本文将数据干扰与白噪声 ῶ合并建模

为等效噪声。式(17)中的接收信号向量可以重新表

示为

y = Ψph +    Ψdh + ῶ
ω̂

= Ψph + ω̂ (18)

其中，干扰向量 ω̂的均值为 μω̂ = E{ω̂} = 0 N × 1，

协 方 差 为 Cω̂ = E{ω̂ω̂H} = ((∑i = 1

P

βhi )ϕ + σ2 ) IN =

σ 2
ω̂ IN。根据式(18)的变换，h 变为一个稀疏向量，

其非零值仅在特定位置，所以本文将AFDM信道

;2

;2

+8

+8

0 0 0 0 0 0
0

0 0 0 0
4(/0-

Q

N

Q

� �

���;2;2 +8+8
0 0 0 0 0 00

0
00 0 0 0

4(/0-���

(a) EMP*;?/D1.

(b) ISP*;?/D1.

;2��

图1　EMP和 ISP传输信号帧结构
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估计问题重构为一个使用感知矩阵Ψp的稀疏信号

恢复问题，可以使用OMP算法[19]来解决这个问题。

初次估计的信道向量 ĥ(0 )为

ĥ(0 ) = (Ψ⌣ H
p Ψ
⌣

p )-1

Ψ
⌣ H

p y (19)

其中，Ψ
⌣

p是一个由P个最有利于在Ψp中重构稀疏

信号的列向量组成的矩阵。确定Ψ
⌣

p的方法在文献[22]

中有详细阐述。OMP 算法的均方误差（MSE，

mean squared error）为

ϑh,0 = E{ h - ĥ(0 )
2

2} =

σ 2
ω̂Tr

ì
í
î

ïï

ïï(Ψ⌣ H
p Ψ
⌣

p )-1ü
ý
þ

ïïïï

ïï
=

P
λN ((∑i = 1

P

βhi )ϕ + σ2 ) (20)

3　期望传播检测器

3.1　EP算法原理

本节利用式(19)中估计的向量 ĥ(0 ) 来推导等效

信道矩阵 Ĥ (0 )
eff 。通过从接收信号中减去导频信号获

得用于符号检测的信号，如式(21)所示。

yd = y - λ Ĥ (0 )
eff p = ϕ Ĥ (0 )

eff d + ῶd (21)

其中，ῶd是噪声估计误差向量，ῶd = H͂ (0 )
eff ( ϕ d +

λ p ) + ῶ， H͂ (0 )
eff = H (0 )

eff - Ĥ (0 )
eff ， E{ῶd} = 0N × 1，

E{ῶdῶ
H
d } ≈ (ϑh,0 + σ2 )IN = σ 2

ω,0 IN。给定上述模型，

估计得到的数据向量d的后验概率为

p (d|yd ) = p ( yd|d ) p (d ) =

CN ( yd|Ĥ
(0 )
eff d,σ 2

ω,0 IN )∏
i = 1

N

Idi ∈ A (22)

其中， CN ( yd|Ĥ
(0 )
eff d,σ 2

ω,0 IN ) 是 yd 的似然函数 ；

∏
i = 1

N

Idi ∈ A是指示函数，如果 di ∈ A，则其值为 1，

否则为0，A是信号的星座点集合。MAP估计器的

目标是识别一个能使方程式(22)中定义的目标函数

最大化的向量。然而，当N很大时，该优化在计算

上变得具有挑战性且通常不可行，使问题过于复杂

而无法有效解决。EP是一种旨在使用从指数族中

抽取的分布来近似目标概率分布[23-24]的迭代算法。

其实现的方法是通过最小化近似概率分布与真实概

率分布之间的 Kullback-Leibler 散度[25]，找到一个

与式(22)中真实后验分布非常相似的可处理的分布

q (d )。所以基于式 (22)的 MAP 估计器可以被表

示为

d̂ = argmax
d ∈ CN × 1

p (d|yd ) ≈ argmax
d ∈ CN × 1

q1 (d )q2 (d )       (23)

其 中 ， p ( yd|d ) ≈ q1 (d ) = CN (d|μ1,V1 )， p (d ) ≈
q2 (d ) = CN (d|μ2,V2 )。根据似然函数的概率密度

函数，可以得到

μ1 = (( Ĥ (0 )
eff )H

Ĥ (0 )
eff )-1

( Ĥ (0 )
eff )H

yd (24)

V1 = σ 2
ω,0(( Ĥ (0 )

eff )H
Ĥ (0 )

eff )-1

(25)

根据高斯分布的统计特征[20]，可以得到

μ = V (σ -2
ω,0( Ĥ (0 )

eff )H
yd + (V2 )-1

μ2 ) (26)

V = (σ -2
ω,0( Ĥ (0 )

eff )H
Ĥ (0 )

eff + (V2 )-1 )-1

(27)

其中，μ2 = [ μ2,1,…,μ2,N ]T，V2 = diag (υ2,1,…,υ2,N )。

然后，通过递归更新参数对 ( μ2,i,υ2,i )，以多项式复

杂度来近似式(26)和式(27)的解。在第一次迭代时，

初始化

μ[ 0 ]
2 = κ1N × 1 (28)

V [ 0 ]
2 = ρIN (29)

其中， κ,ρ ∈ (0,1)。因此，EP 算法的迭代过程

如下。

1)计算第 l次迭代的边缘分布

q[ l ]
\i (di ) =

q[ l ] (di )

q[ l ]
2,i (di )

=

CN ( )di|μ
[ l ]
i ,υ[ l ]

i

CN ( )di|μ
[ l - 1]
2,i ,υ[ l - 1]

2,i

= CN (di|μ
[ l ]
\i ,υ[ l ]

\i ) (30)

其中，μ[ l ]
i 和υ[ l ]

i 分别代表向量μ[ l ]的第 i个元素和矩

阵V [ l ]对角线上的第 i个元素，即q[ l ]
\i (di )的均值和

方差，计算式分别为

μ[ l ]
\i = υ[ l ]

\i
é
ë
êêêêμ[ l ]

i (υ[ l ]
i )-1 - μ[ l - 1]

2,i (υ[ l - 1]
2,i )-1ù

û
úúúú (31)

υ[ l ]
\i = é

ë
êêêê(υ[ l ]

i )-1 - (υ[ l - 1]
2,i )-1ù

û
úúúú
-1

(32)
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2) 计算分布 p̂[ l ] (di )的均值μ[ l ]
pi
和方差σ 2

pi

[ l ]

μ[ l ]
pi

= E
p̂[ l ] (di )

[ di ] =
∑

di ∈ A
diCN ( )di|μ

[ l ]
\i ,υ[ l ]

\i

∑
di ∈ A

CN ( )di|μ
[ l ]
\i ,υ[ l ]

\i

    (33)

E
p̂[ l ] (di )

[ d 2
i ] =

∑
di ∈ A

|| di

2CN ( )di|μ
[ l ]
\i ,υ[ l ]

\i

∑
di ∈ A

CN ( )di|μ
[ l ]
\i ,υ[ l ]

\i

(34)

σ 2
pi

[ l ] = E
p̂[ l ] (di )

[ d 2
i ] - ( μ[ l ]

pi ) 2

(35)

其中，p̂[ l ] (di ) ∝ q[ l ]
\i (di )Idi ∈ A。

3) 更新均值μ[ l ]
2,i 和方差υ[ l ]

2,i

μnew
2,i = υnew

2,i
é
ë
êêêêμ[ l ]

pi (σ 2
pi

[ l ])-1 - μ[ l ]
2,i (υ[ l ]

2,i )-1ù
û
úúúú (36)

υnew
2,i =

é
ë
êêêê(σ 2

pi

[ l ])-1 - (υ[ l ]
2,i )-1ù

û
úúúú
-1

(37)

当均值向量μ的变化量小于给定阈值 ς（如 ς =

10-4）或已达到最大迭代次数时，该算法停止。为

确保所提算法的鲁棒收敛，可以通过采用一种平滑

技术[23]稳定参数更新，其中更新的参数值为其先

前值与新计算值的加权组合，表示为

μ[ l ]
2,i = ξμnew

2,i + (1 - ξ ) μ[ l - 1]
2,i (38)

υ[ l ]
2,i = ξυnew

2,i + (1 - ξ )υ[ l - 1]
2,i (39)

其中，ξ ∈ [ 0,1)是平滑参数。当算法收敛或达到最

大迭代次数时，ISP方案中的初步估计信号可以通

过式(26)和式(27)获得，如式(40)所示。

d̂ = μ (40)

3.2　低复杂度EP检测器

在每次EP迭代期间，对参数对 ( μ[ l ]
2,i ,υ

[ l ]
2,i )（其

中 i = 0,…,N - 1）的更新计算可达到O ( N )的线性

复杂度，因为它们完全依赖于加、减、乘、除等基

本算术运算。EP算法的计算复杂度主要由方程式(27)

中协方差矩阵V的计算决定。对于较大的N值，直

接计算V会使计算量巨大，这主要是因为与矩阵求

逆相关的大量计算。令 Φ0 = σ -2
ω,0( Ĥ (0 )

eff )H
Ĥ (0 )

eff +

(V2 )-1
，由于AFDM信道的稀疏性，信道矩阵的对

角元素被限制在特定区域，如图2(a)中的浅色区域

所示。基于这一观察，本文推导出了矩阵Φ0的结

构，如图2(b)所示。该图揭示了它是一个对称的准

带状矩阵。因此，可以利用矩阵的该性质设计一个

低复杂度的矩阵求逆算法。带状矩阵Φ0
-1 的低复

杂度求逆过程如下所述。

1) 矩阵Φ0的LU分解。矩阵Φ0的LU分解如图3

所示，并可以在数学上表示为

Φ0 =
(a ) é

ë
êêêê ù

û
úúúúA B

C D
= é

ë
êêêê ù

û
úúúúA1 0

C1 D1

é
ë
êêêê ù

û
úúúúA2 B2

0 D2

(41)

其中，矩阵 Φ0 的分块由 (a) 导出， A ∈ Rι × ι，

B ∈ Rι × Q，C ∈ RQ × ι，D ∈ RQ × Q，ι ≜ N - Q。式(41)

是通过 Φ0 的 LU 分解得到的，其中 A1∈ Rι × ι 和

A2 ∈ Rι × ι 分 别 表 示 下 三 角 和 上 三 角 矩 阵 ，

C1 ∈ RQ × ι和 B2 ∈ Rι × Q，D1 ∈ RQ × Q 和 D2 ∈ RQ × Q

分别表示下三角和上三角矩阵。

2) Φ0
-1的重构。经过LU分解后，Φ0

-1可以表

示为

Φ0
-1 = é

ë
êêêê ù

û
úúúúA2 B2

0 D2

-1
é
ë
êêêê ù

û
úúúúA1 0

C1 D1

-1

=
(a )

é
ë
êêêê ù

û
úúúúA-1

2 -A-1
2 B2 D-1

2

0 D-1
2

é
ë
êêêê ù

û
úúúúA-1

1 0
-D-1

1 C1 A-1
1 D-1

1

=

é
ë
êêêê ù

û
úúúúM1 M2

M3 M4

(42)

其中，(a)的推导利用了分块矩阵求逆的方法，并

且有

QQ Q Q

,4D26*>+9B
+52;>3;�,4,1?26*>+>D

(a) +??+2C Heff+1. (b) 2CΦ0+1.

图2　等效信道矩阵Heff和矩阵Φ0的结构

Q

A A1 A2 B20

0C1 D1 D2C D

B

图3　带状矩阵Φ0的LU分解
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M1 = A-1
2 A-1

1 + A-1
2 B2 M4C1 A-1

1 (43)

M2 = -A-1
2 B2 M4 (44)

M3 = -M4C1 A-1
1 (45)

M4 = D-1
2 D-1

1 (46)

3) M1、M2、M3和M4的计算。首先，M4的计

算复杂度为O (Q3 )。为了降低M2和M3的计算复杂

度，如图 3所示，矩阵A2和A1可以分别近似为带

宽为Q的带状上三角和带状下三角矩阵。通过将带

状结构与后向替换算法相结合， A-1
2 可以在

O (ιQ2 )[26]的线性计算复杂度内实现，A-1
2 的计算过

程如算法1所示。随后，在观察矩阵B2中非零元素

的位置分布后，仅保留B2 的前 βQ行和最后Q行，

如图 4所示，以实现近似计算。因此，A-1
2 B2的计

算复杂度减少为O ( βι (Q2 + Q ) )，其中，参数 β控

制近似的精度。类似的处理可以用于计算C1 A-1
1 。

M1被分为两部分，如式(43)所示，利用前面提出的

方法计算这两部分，可以降低第一部分的计算复杂

度。考虑到A-1
1 和A-1

2 都是带状三角矩阵，A-1
2 A-1

1

的计算复杂度利用后向替换算法可以降低至

O (ιQ2 )。此外，利用如图4所示的近似矩阵乘法运

算规则，M1的第二部分可以用O ( ( β + 1)Q3 )的计

算复杂度进行近似。

算法1 后向替换算法求解带状矩阵A2的逆

输入　带状矩阵A2，带宽Q

输出　逆矩阵A-1
2

1) 初始化将Ψ设置为与A2大小相同的零矩阵

2) for j = 1:1:N

3)     for i = j: - 1:1

4)           if i == j then

5)               Ψ (i,j ) =
1

A2

6)           else

7)                 sum = 0;

8)                 for k = i + 1:1: min (i + Q,j )

9)                      sum = sum + A2 (i,k ) × Ψ ( k,j )

10)               end for

11)               Ψ (i,j ) = - sum
A2 (i,i )

12)          end if

13)      end for

14) end for

15) A-1
2 = Ψ

3.3　迭代叠加导频信道估计

如前所述，本文获得了一个初始数据估计，并将

其与导频向量p一起用于实现数据辅助的信道估计。

1) 迭代信道估计：根据式(13)，第 n次迭代的

数据矩阵 Ψ̂ (n )
d 可以表示为

Ψ̂ (n )
d =

é
ë ϕ Ω0 d̂ (n - 1), ϕ Ω1 d̂ (n - 1),…, ϕ ΩN - 1 d̂ (n - 1)ù

û
(47)

因此，接收信号y可以表示为

y = W (n )
p,d h + γ(n )

d̂
(48)

其中，数据辅助导频矩阵W (n )
p,d = Ψp + Ψ̂ (n )

d ，γ(n )
d̂

=

(Ψd - Ψ̂ (n )
d )h + ῶ，E{γ(n )

d̂ } = 0N × 1， γ(n )
d̂

的协方差

矩阵可以表示为

C (n )
γ = E{γ(n )

d̂
γ(n )

d̂
H}=

E{((Ψd - Ψ̂
(n )
d )h + ῶ) ((Ψd - Ψ̂

(n )
d )h + ῶ)H}=

E{((Ψd - Ψ̂
(n )
d )h) ((Ψd - Ψ̂

(n )
d )h)H}+ E{ῶῶH}=

(2 (∑i = 1

P

βhi )ϕ + σ2 ) IN = σ 2
γ IN (49)

与式(19)相似，第n次迭代的信道估计结果为

ĥ(n ) = (W
⌣ (n )

p,d

 H

W
⌣ (n )

p,d )-1

W
⌣ (n )

p,d

 H

y (50)

其中，W
⌣ (n )

p,d 是一个由几个最有利于在W (n )
p,d 中重构

稀疏信号的列向量组成的矩阵。因此，第n次迭代

的MSE定义式为

ϑh,n = E{ h - ĥ(n )
2

2} =

σ 2
γ Tr

ì
í
î

ïï

ïï

ü
ý
þ

ïïïï

ïï( )W
⌣ (n )

p,d

H

W
⌣ (n )

p,d

-1

=
2
N ( )( )∑

i = 1

P

βhi
ϕ + σ2     (51)

Q

Q

βQ

βQ

0 0 0

图4　A-1
2 和B2的近似矩阵乘法计算
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2) 迭代数据检测：利用式(50)中估计的向量

ĥ(n ) 来推导等效信道矩阵 Ĥ (n )
eff 。在第 n次迭代时用

于检测数据的信号为

yd = y - λ Ĥ (n )
eff p =

ϕ Ĥ (n )
eff d (n ) + H͂ (n )

eff ( ϕ d + λ p ) + ῶ (52)

令 ῶ(n )
d = H͂ (n )

eff ( ϕ d (n ) + λ p ) + ῶ， 其 中

ῶ(n )
d 表示从第 n次迭代获得的噪声估计误差向量，

其协方差矩阵为

E{ῶ(n )
d ῶ(n )

d
H} = E{( H͂ (n )

eff ( ϕ d (n ) + λ p ) + ῶ) ⋅
( H͂ (n )

eff ( ϕ d (n ) + λ p ) + ῶ)H} =

E (( )H͂ (n )
eff ( ϕ d (n ) + λ p )

)( )H͂ (n )
eff ( ϕ d (n ) + λ p )

H

+

E{ }ῶῶH =
2
N ( )∑

i = 1

P

βhi
ϕ +

N + 2
N

σ2   (53)

然后，本文采用提出的低复杂度 EP 算法进行

数据检测。当收敛或达到预设的最大迭代次数时，

获得最终的信道和数据估计。迭代信道估计和数据

检测的整个过程如算法2所示。

算法2 用于ISP方案的迭代信道估计和数据检测

输入　y，Ψp，σ2，C
h
⌣，Ψ̂ (0 )

d

输出　信道估计 ĥ和数据估计 d̂

1) 初始化 n = 1

2) while n ≤ K - 1 do

3)       利用 Ψ̂ (n - 1)
d 计算W (n - 1)

p,d

4)        利用式(50)和式(51)计算 ĥ(n )和ϑh,n

5)         计算等效信道矩阵 Ĥ (n )
eff

6)         if  

|| ĥ(n ) - ĥ(n - 1)

2

2
< ς then

7)             break

8)         else

9)             计算 ῶ(n )
d 的协方差矩阵

10)            应用提出的低复杂度EP算法获得数

据检测 d̂ (n )

11)       end if

12) end while

4　仿真分析

本节评估了ISP、EMP方案以及所提出的检测器

在不同参数设置下AFDM的BER性能，并且比较了

所提出的低复杂度EP检测器与常用的几种检测器的

BER 性能。本节考虑了一个长度为 N = 512 的

AFDM帧，每个数据符号从QPSK星座中抽取；信道

路径数P = 5，每条信道路径相关的延迟指数和多普

勒指数分别从[ 0,lmax ]和[-αmax,αmax ]中随机选择；信

道增益系数h
⌣
根据分布CN (0,

1
P

)生成；定义信噪比

SNR =
1

σ2
。当



|| ĥ(n ) - ĥ(n - 1)

2

2
< ς或达到最大迭代

次数时，所提出的信道估计算法终止，以先到者为准。

图 5展示了在 β = 4以及不同延迟和多普勒索

引的条件下，ISP方案的BER性能与数据功率的关

系。从图5中可以清晰地观察到，随着数据功率从 

0.1增加到0.9，BER性能呈现出先改善后恶化的非

凸变化趋势。这一现象揭示了信道估计精度与数据

检测可靠性之间的权衡关系。在低数据功率区域，

虽然较高的导频功率保障了精确的信道估计，但数

据符号自身的能量过低，导致解调时的有效信噪比

不足，此时数据被噪声淹没是误码的主要来源。因

此，增加数据功率能显著降低BER。在高数据功率

区域，随着导频功率的过度削减，信道估计误差急

剧上升并成为性能瓶颈，抵消了数据功率增加带来

的增益，导致BER性能反转恶化。仿真结果表明，

当数据功率设定为 0.8左右时，系统在信道估计误

差与数据检测信噪比之间取得了最佳平衡。此外，

对比(αmax,lmax ) = (3,3)和(5,5)的曲线可知，这种最

优功率分配比对不同的信道稀疏参数具有较好的鲁

棒性。这一结论与文献[27]中关于叠加导频功率分

配的研究结果是一致的。

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
;2.5

BE
R

SNR=10 dB

SNR=18 dB

10−1

10−2

10−3

(αmax,lmax)=(3,3)
(αmax,lmax)=(5,5)

图5　ISP方案的BER性能与数据功率的关系
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为了展示ISP方案的优越性，本节在相同频谱效

率下将其BER性能与现有的EMP方案进行比较。对于

EMP方案，定义SNRp =
{ |xp,EMP|2 }

σ2
。文献[12]中的仿

真结果表明，EMP方案在 SNRp = 35 dB时性能最

佳。因此，将EMP方案的导频功率设置为 σ 2
p,EMP =

10
SNRp

10 σ2。对于 ISP方案，根据之前的仿真结果，选

择导频功率 λ = 0.2。为了确保 BER性能的公平比

较，两种方案的频谱效率应该匹配。因此，ISP方案

使用BPSK调制，EMP方案使用QPSK调制。在 ISP

方案中，数据符号填充了长度为N的整个帧结构。然

而，EMP的帧结构中只有一半填充了数据符号。因

此，两种方案的频谱效率是相同的。从图6可以明显

看出，在相同频谱效率下，ISP方案显著优于EMP方

案。在 αmax = 8 和 lmax = 8 的条件下，EMP 方案的

Nguard为304，超过了
N
2
。在这种情况下，EMP方案

无法将数据符号与导频符号分开，因此无法在没有

数据符号干扰的情况下进行信道估计。并且这个问

题在帧长更短的情况下会更加严重，导致整个系统

只能在更小的最大多普勒频移和最大时延场景下正

常工作。然而，如图 6所示，无论 αmax是3还是 8，

ISP的BER性能几乎相同。因此，在高多普勒频移场

景中，ISP在频谱效率和鲁棒性方面更具优势。

图7比较了在β = 4及不同多普勒与时延扩展组

合(αmax,lmax )下，所提出的低复杂度 EP 检测器与基

于精确矩阵求逆的传统EP检测器[16]的BER性能。

仿真结果显示，在所有测试的信道场景中，所提出

的近似检测器与非近似检测器的性能曲线呈现出高

度的一致性，二者几乎完全重合。这一现象有力地

验证了AFDM时域等效信道矩阵具有显著的能量集

中特性，即绝大部分信道能量都集中在以主对角线

为中心的准带状区域内，而带外元素对信号恢复的

贡献微乎其微。具体而言，当β = 4时，所提出的块

状准带状近似策略能够精确捕获信道的主要特征，

忽略带外微弱元素所引入的计算误差，对最终检测

性能的影响几乎可以忽略不计。这表明，所提出的

检测器在将计算复杂度从O ( N 3 )大幅降低至O ( N )

的同时，并没有以牺牲检测精度为代价，从而在计

算效率与系统性能之间取得了最佳平衡。 

图 8展示了在不同参数设置下，低复杂度EP

检测器与非近似EP检测器求逆的乘法次数比较。

从图8中可以看出，当帧长超过500时，非近似EP

检测器的复杂度始终高于近似算法。此外，随着帧

长N的增加，近似计算的复杂度增长非常缓慢，而

直接计算的复杂度则与N的立方成正比。另外可以

发现，乘法次数并未随着参数β的增加而出现显著

变化。这表明，在低延迟多普勒场景下，可以为β

设置一个较大的值，以实现更高精度的符号检测。

图 9给出了 β = 4、αmax = 3和 lmax = 3条件下多

种检测器的BER性能比较，包括线性检测器MMSE、

低复杂度MMSE[15]和非线性检测器MP[28]、MRC[12]

和低复杂度EP[20]。对于低于16 dB的SNR，MP表现

出比其他检测器更优的BER性能。然而，随着SNR

的增加，MP表现出误码平台效应。这种现象的发生

是因为在高SNR条件下，对干扰和噪声的高斯近似

变得不准确。具体来说，同分布符号的假设在该区
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图7　在β = 4和不同参数设置下，所提出的低复杂度 EP 检测器与基于

精确矩阵求逆的传统 EP 检测器的 BER 性能
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图6　ISP方案与EMP方案在相同频谱效率下的BER性能比较
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域不再成立[29-30]。此外还可以发现，MRC实现了与

MMSE几乎相同的性能。这种现象可归因于在整数

多普勒场景下，MRC表现出向LMMSE估计的渐近

收敛[11]。此外，所提出的低复杂度EP检测器性能几

乎与非近似的EP检测器相当。当SNR超过16 dB时，

与AFDM系统中通常采用的传统检测器相比，所提

出的检测器表现出显著的性能增益。 

仿真结果显示，所提出的 ISP框架在相同频谱

效率下实现了比EMP方案更低的BER，尤其是在高

多普勒频移场景中。此外，低复杂度EP检测器在显

著降低复杂度的同时，保持了近似最优的性能。

5　结束语

本文提出了一种频谱高效的 ISP传输框架，以

解决移动环境下的信道估计问题。与传统的EMP

设计不同，ISP方法通过将导频和数据符号完全叠

加来消除保护间隔，从而提升了频谱效率。本文利

用该框架将信道估计问题转化为一个稀疏信号恢复

问题。此外，通过对时域信道矩阵的结构分析，本

文将EP检测中大规模矩阵求逆的计算复杂度降低

到线性级。仿真结果表明，所提出的 ISP 方案在

BER性能、频谱效率以及对时变信道的鲁棒性方面

均显著优于传统的 EMP 方法；同时，与传统的

AFDM检测器相比，本文提出的低复杂度EP检测

器也展现出更优的BER性能。
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