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低复杂度单载波时域均衡算法
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摘 要：由于卫星通信体制的约束，接收机信号处理在时域进行，致使传统信道均衡算法面临高维矩阵求逆困

境。充分利用Toeplitz矩阵的特殊结构和连续干扰消除思想，提出了一种低复杂度单载波时域均衡算法，将高维

信道均衡系统转换成多个低维信道均衡系统，依次对低维信道均衡系统进行均衡，从而避免对高维矩阵求逆操

作。实验结果表明，与传统信道均衡算法相比，所提算法能以更低的计算复杂度实现更相近甚至更优的误码

性能。
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Abstract: Due to the constraints of the satellite communication systems, the receiver signal processing was carried out in 

the time domain, which made traditional channel equalization algorithms face the challenge of high-dimensional matrix in‐

version. Taking full advantage of the special structure of Toeplitz matrix and the idea of successive interference cancella‐

tion, a low-complexity single carrier time domain equalization algorithm was proposed to avoid high-dimensional matrix in‐

version, by converting the high-dimensional channel equalization system into multiple low-dimensional channel equaliza‐

tion systems and performing channel equalization successively. Simulation results show that compared with the traditional 

channel equalization algorithms, the proposed algorithm can achieve similar or better performance with lower complexity.

Keywords: satellite communication, single carrier time domain equalization, Toeplitz matrix, successive interference 

cancellation, high-dimensional matrix inversion

0　引言

随着5G移动通信技术的广泛应用，6G移动通

信技术标准化研究正式启动，其中，星地融合网络

（STIN, satellite-terrestrial integrated network）被设想

为6G网络真正实现全球互联的有效解决方案[1]。卫

星通信作为地面通信网络的补充，覆盖范围更广，

更适用于地面通信网络无法覆盖的广阔空域和海

域[2]。同时，利用卫星可以将无线网络扩展到网络服

务不足的乡村，减小乡村与城市之间的数字鸿沟[3]。

随着场景智能化需求的不断增加，卫星通信对支持未
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来无处不在的物联网设备也具有重要意义[4]。面对海

啸、地震等紧急情况，地面基础设施容易被破坏从而

导致网络故障，而卫星通信稳定性强、灵活度高，因

此在抢险救灾、科考勘察等方面具有明显优势[5]。

尽管多层立体的STIN提供了更好的全球覆盖

性和更高的通信质量[6]，但同时也面临一些挑战。

一方面，卫星（特别是近地轨道卫星）与地面终

端之间存在明显的相对移动，多普勒频移剧烈[7]；

另一方面，发送信号沿着视距路径和经物体反射、

折射后的其他非视距路径到达接收端。经不同路

径的信号到达接收端的时间、增益和相位不同，

符号之间互相交叠，引起了符号间干扰（ISI, in‐

ter symbol interference）[8]。同时，由于传播过程

中各种噪声的干扰、收发端时钟晶振相互独立、

无线信道干扰、估计误差等因素影响，接收端误

比特率（BER, bit error rate）和误块率增大，严重

影响了系统的通信质量[9]。为了矫正多普勒效应、

ISI、噪声等因素导致的信号畸变，保证接收端能

正确解调和解码接收信号，需要使用信道均衡

技术。

与正交频分复用系统等多载波系统不同，单

载波系统由于较低的峰均功率比和结构简单的发

射机设计，在卫星通信领域中被广泛应用。但单

载波系统对多径效应很敏感，且 ISI现象严重[10]，

因此需要在时域或者频域对信号进行均衡处

理[11]。单载波频域均衡（SC-FDE, single carrier 

frequency domain equalization）虽然适用于长期演

进（LTE, long term evolution）、IEEE 802.11ad[12]、

IEEE 802.11ay[13]等无线通信标准，但他们的帧格

式中需要采用循环前缀（CP, cyclic prefix）或者

独特字（UW, unique words）等冗余信息。单载

波时域均衡（SC-TDE, single carrier time domain 

equalization）的优势是时延低、不需要CP等冗余

信息[14]，适用于通信距离远、时延高和带宽窄的

卫星通信场景。常见的 SC-TDE 技术包括线性均

衡和非线性均衡，线性均衡典型算法包括迫零

（ZF, zero-forcing） 均 衡[15]、 最 小 均 方 误 差

（MMSE, minimum mean square error）均衡[16]等，

非线性均衡典型算法包括最大似然序列估计

（MLSE, maximum likelihood sequence estimation）

均 衡[17]、 递 归 最 小 二 乘 （RLS, recursive least 

squares）、最小均方（LMS, least mean squares）等

自适应均衡算法[18]。在这些算法中， ZF 和

MMSE 均衡需要对高维矩阵求逆，MLSE 均衡在

最小化 BER 上性能最优，但其采用穷举搜索思

路，算法复杂度高，难以在实际场景中应用。自

适应均衡算法根据滤波器的输出和期望响应间的

误差训练均衡器使其适应信道变化，但若训练序

列较短则会使均衡器无法收敛，也无法准确传

输[19]。因此，研究低复杂度的信道均衡技术对卫

星通信具有重要意义。

针对多输入多输出系统，文献[20]以最小化多

个数据流的均方误差为目标，结合并行干扰消除

和连续干扰消除（SIC, successive interference can‐

cellation）思想，提出了一种单载波频域均衡最优

均衡系数排序算法。基于 MMSE 准则，文献[21]

提出了一种低复杂度的频域迭代判决反馈均衡方

法。文献[22]提出了一种宽线性 MMSE 均衡器结

构，该均衡器结构复杂度比传统均衡器结构低，

且优于计算量相似的MMSE均衡器。文献[23]和文

献[24]利用正交时频空间（OTFS, orthogonal time 

frequency space）信道矩阵的块循环性质，提出了

用于OTFS调制的低复杂度均衡器。针对单载波广

义空间调制系统，文献[25]提出了一种基于软干扰

消除辅助和 MMSE 准则的低复杂度时域 Turbo 均

衡方法。然而，这些低复杂度的优化方法大多在

频域进行，并不能满足单载波卫星通信系统的帧

结构和带宽要求。对单载波时域均衡算法的研究

也主要集中于自适应均衡算法。文献[18]基于最

小误符号率准则，结合RLS自适应均衡算法，设

计了一种具有比归一化自适应最小误符号率

（NAMSER, normalized adaptive minimum symbol 

error rate）均衡器收敛性能更好的 RLS-NAMSER

均衡器。文献[26]基于最小化递归时域LMS准则，

提出了幅度−时延最小均方均衡算法，以较低的计

算复杂度实现了超分辨率的时延估计。

针对单载波卫星通信系统，基于Toeplitz矩阵

的特殊结构和SIC思想，本文提出了一种低复杂度

单载波时域均衡算法，将高维信道均衡系统转化成

多个低维信道均衡系统，从而避免对高维矩阵求逆

操作。实验结果表明，与传统信道均衡算法相比，

本文算法不仅计算复杂度显著降低，而且还实现了

与其相近甚至更优的误码性能。本文主要的研究及

贡献如下。
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1) 为解决信道均衡中的高维Toeplitz矩阵求逆

问题，本文针对该矩阵结构特点设计了一种无线接

收信号的高效分解策略。该策略将高维度信号分解

为多个可重叠的低维度向量。相应地，原本的高维

信道矩阵也被转化为一系列重叠的低维子矩阵。这

一策略有效地将高维矩阵求逆的信道均衡问题转化

为一系列低维矩阵求逆的信道均衡子问题，为后续

的高效处理奠定了基础。

2) 针对上述低维化的一系列信道均衡子问题，

本文融合ZF/MMSE均衡算法与SIC思想，设计了

一套迭代处理流程。该流程包括均衡操作与基于

SIC的符号判决步骤，逐级减少并最终消除各符号

间的干扰，确保后续符号判决的准确性。

3) 本文通过仿真实验全面对比了不同传输条

件及传输参数下，本文算法与现行的传统信道均衡

算法的性能。仿真结果表明，本文算法在计算复杂

度上相比传统信道均衡算法大幅降低，同时其BER

表现与传统信道均衡算法相当，甚至在某些场景下

性能更为优越。

1　系统模型

考虑一个下行链路的单载波卫星通信系统，其

包括一个卫星和一个地面站，如图1所示，从卫星

发射端到地面接收端是一个全时域的过程。

考虑多径效应的影响，信道模型表示为有限长

度 的 信 道 冲 激 响 应 （CIR, channel impulse re‐

sponse），即

h ( τ ) = ∑
k = 1

L

hkδ ( )τ -( )k -1 Ts (1)

其中，L表示路径数，Ts表示符号周期，hk和(k -1)Ts

分别表示第 k ∈ {1,2,⋯,L}条路径的强度和时延。需

要注意的是，本文假设路径强度包含卫星、地面站

的天线阵列增益且接收端已完成信道估计。另外，

真实物理环境中的CIR为实数，但为了便于仿真，

本文将CIR设置为复数。

在时域中，接收端的第 j个采样符号 rj可以表

示为

rj = P∑
k = 1

L

hk sj + 1 -k + nj ,∀j ∈ {1,2,⋯,Nr} (2)

其中，Nr为接收信号的长度，sk,∀k ∈ {1,2,⋯,Ns}为
发送符号，满足 sk

2

2
= 1，Ns为发送信号的长度，

P为发射功率，nj ∼ N (0,σ2 )为第 j个采样符号的高

斯白噪声，且Nr = Ns + L -1。

单载波卫星通信系统突发传输帧结构如图2所

示，UW作为导频用于信道估计。由于UW1、UW2

和UW3的长度和内容不一定相同，UW1和UW2间

数据与UW2和UW3间数据的长度也不一定相同，

通常无法转到频域处理，需要采用时域均衡处理方

法。现有采用SC-FDE的无线通信系统的传输帧结

构如图3所示，UW作为CP存在且总是相同，各数

据段长度也相同，式(2)所示的线性卷积可以转换为

循环卷积，即可利用快速傅里叶变换（FFT, fast 

Fourier transform）转到频域进行均衡处理[27]。 

为了方便描述，接收信号处理简要模型如图4

所示，式(2)可以用矩阵乘法表示为

r = P Hs + n (3)

其中， r ≜ [ r1,r2,⋯,rNr
]T ∈ CNr × 1 表示接收信号，

s ≜ [ s1,s2,⋯,sNs
]T ∈ CNs × 1 表示发送信号，n ≜ [n1, 

UW1(/0- (/0-UW2 UW3;21 ;22

图2　单载波卫星通信系统突发传输帧结构
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]n2,⋯,nNr

T ∈ CNr × 1 表示噪声向量。矩阵H是一个

左上至右下每条对角线上元素相同的 Toeplitz 矩

阵[28]，它的第一行为[h1,0,0,⋯,0] ∈ C1 × Ns，第一列

为[h1,h2,⋯,hL,0,0,⋯,0]T ∈ CNr × 1，如式(4)所示。

H =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
êêê
ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
ù

û

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú
úúú
ú

ú

ú
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ú

ú

ú
h1 0 ⋯ 0
h2 h1 ⋱ ⋮
⋮ h2 ⋱ 0

hL ⋮ ⋱ h1

0 hL ⋱ h2

⋮ ⋱ ⋱ ⋮
0 ⋯ 0 hL

∈ CNr × Ns (4)

本文主要解决如何在接收端通过均衡器模块重

构发送信号 s的问题。在卫星通信系统中，传统ZF

和MMSE均衡直接对图2所示的每一个突发传输帧

独立进行信道均衡，ZF和MMSE均衡的均衡器分

别表示为

ŝZF = (H H H )-1
H Hr (5)

ŝMMSE = (H H H +
σ2

P
INs )-1

H Hr (6)

其中，INs
表示单位矩阵。由式(5)和式(6)可知，ZF

和MMSE均衡需要对Ns × Ns维矩阵求逆，矩阵求

逆的运算复杂度为O (N 3
s )[29]。为了降低矩阵求逆的

运算复杂度，基于Toeplitz矩阵的特殊结构和SIC思

想，本文提出了一种低复杂度单载波时域均衡算法。

2　算法设计

根据信道矩阵 H 的 Toeplitz 矩阵的特殊结构，

本文提出了一种低复杂度单载波时域均衡算法，分

块分段示意如图5所示，将高维信道均衡转化成低

维信道均衡，从而避免对高维矩阵求逆操作。

特别地，将接收信号 r ≜ [ r1,r2,⋯,rNr
]T ∈CNr × 1

采用可重叠的方式分解成长度为B ∈ {1,2,⋯,Ns -1}
的M个低维向量 ri，进而将高维信道均衡转化成低

维信道均衡，M的取值为

M = 2 + ê
ë
êêêê ú

û
úúúú

Ns -B
t

(7)

其中，ë û⋅ 表示向下取整操作，步长 t ∈ {1,2,⋯,B}表示

相邻低维向量的起始符号的间距，相邻低维向量之

间的重叠符号数为B - t。特别地，前M -1个低维向

量为 r1 ≜ [ r1,r2,⋯,rB ]
T
,r2 ≜ [ r1 + t,r2 + t,⋯,rB + t ]

T
,… ,

rM -1 ≜ [ r1 + ( M -2) t,r2 + ( M -2) t,⋯,rB + ( M -2) t ]
T

，最后一个

低维向量为 rM = é
ërNr -B + 1,rNr -B + 2,⋯,rNr

ù
û

T ∈ CB × 1。

这样，高维信道均衡系统可以转换成M个低维信道

均衡系统，表示为

r͂i = P H͂ isi + ni,∀i ∈ {1,2,⋯,M } (8)
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图5　本文算法分块分段示意
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其中，si是 s ≜ [ s1,s2,⋯,sNs
]T ∈ CNs × 1以可重叠的方

式分解成的大小为B的低维向量，其中前M -1个低

维向量为s1 = [ s1,s2,⋯,sB ]
T
,s2 = [ s1 + t,s2 + t,⋯,sB + t ]

T
,

…,sM -1 = [ s1 + ( M -2) t,s2 + ( M -2) t,⋯,sB + ( M -2) t ]
T

，第M

个低维向量为 sM = é
ësNs -B + 1,sNs -B + 2,⋯,sNs

ù
û

T

；ni与

ri一一对应，当 i < M时，ni ≜ [n1 + (i -1) t,n2 + (i -1) t,⋯,   

]nB + (i -1) t

T

，当 i = M时，ni=é
ënNr- B+1,nNr- B+2,⋯,nNr

ù
û

T

。

如图5所示，H͂i实质上是由信道矩阵H分成大小为

B × B的可重叠的低维矩阵，表示为

H͂i =
ì
í
î

ïï

ïïïï

H( )1 + ( )i -1 t:( )i -1 t + B,1 + ( )i -1 t:( )i -1 t + B
, i ≠ M

H( )Nr -B + 1:Nr,Ns -B + 1:Ns

,          i = M
(9)

其中，H( )a1:a2,b1:b2

表示该矩阵在矩阵H的第 a1至 a2

行和第b1至b2列。H͂i在矩阵H的列索引与 si在 s的

索引相同，行索引与 ri在 r的索引相同。r͂i的取值

分为以下4种情况。

1) 当 i = 1时，r͂i = r1。

2) 当 i > 1且(i -1) t < L时，r͂i为

r͂i = ri -H( )1 + ( )i -1 t:( )i -1 t + B,1:( )i -1 t
ŝ( )1:( )i -1 t

(10)

其中，ŝ = [ ŝ1,ŝ2,⋯,ŝNs
]表示判决后的发送信号估计

值，ŝ( )a1:a2

表示该向量为 ŝ向量的第a1至a2行。

3) 当 i < M且(i -1) t ≥ L时，r͂i为

r͂i = ri - H( )1 + ( )i - 1 t:( )i - 1 t + B, ( )i - 1 t + 2 - L:( )i - 1 t
·

ŝ( )( )i - 1 t + 2 - L:( )i - 1 t
 (11)

4) 当 i = M时，r͂i = rM。

若仅以步长 t 为相邻低维向量的起始符号的

间距划分多个长度为 B的低维向量，在分解发送

信号低维向量 si 时有可能出现最后一个低维向量

的符号不足 B 个的情况。为了保证 s 中的每个符

号都包含在式(8)的 1个或多个低维信道均衡系统

中，将第 M 个特殊的低维信道均衡系统中的 rM

定义为 r中的最后B个符号，sM 为 s中的最后B个

符号。

针对转换后的M个低维信道均衡系统，可以

直接采用 ZF 或 MMSE 准则进行均衡处理，表

示为

s͂i = Wi r͂i,∀i ∈ {1,2,⋯,M } (12)

其中，当使用 ZF 准则时，均衡器系数 Wi =

( H͂ i
H H͂ i )-1

H͂ i
H；当使用MMSE准则时，均衡器系数

Wi = ( H͂ i
H H͂ i +

σ2

P
IB )-1

H͂ i
H。 s͂i 为第 i ∈ {1,2,⋯,M }

个发送信号低维向量的估计值，s͂i表示为

s͂i =

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

é
ë

ù
ûs͂1 + ( )i -1 t,s͂2 + ( )i -1 t,⋯,s͂(i -1) t + B

T ∈ CB × 1, i ≠ M

é
ë

ù
ûs͂Ns -B + 1,s͂Ns -B + 2,⋯,s͂Ns

T ∈ CB × 1,     i = M

(13)

根据式(10)和式(11)，当 1 < i < M时，si,∀i ∈   

{1,2,⋯,M }求解关系式需要利用已经估计出的符号

值。若某个低维向量的求解出现误差，受误差积累

效应的影响，则后面估计值的误差将越来越大。受

SIC思路启发，基于星座映射方法，本文对当前低

维向量的估计值 s͂i,∀i ∈ {1,2,⋯,M }进行判决得到

ŝi,∀i ∈ {1,2,⋯,M }。

ŝi =

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

é
ë

ù
ûŝ1 + ( )i -1 t,ŝ2 + ( )i -1 t,⋯,ŝ(i -1) t + B

T ∈ CB × 1, i ≠ M

é
ë

ù
ûŝNs -B + 1,ŝNs -B + 2,⋯,ŝNs

T ∈ CB × 1,     i = M

(14)
对当前估计符号进行判决可有效抑制对后续估

计符号的码间干扰影响。另外，为了进一步确保估

计的准确性，每段 ŝi仅保留其中与后一段没有交叠

的部分，即前 t个符号。特殊地，当 B = 1，t = 1

时，本文算法与高斯消元法类似，不同之处在于本

文算法增加了SIC的步骤，防止了误差累积效应导

致系统无效的现象。

本文所提低复杂度单载波时域均衡算法流程如

图6所示，对接收机而言，其均衡器逐次传入长度

为 B 的接收符号 ri,∀i ∈ {1,2,⋯,M }。当 i < M 时，

ri ≜ [ r1 + (i -1) t,r2 + (i -1) t,⋯,rB + (i -1) t ]
T

；当 i = M 时 ，

ri = é
ërNr -B + 1,rNr -B + 2,⋯,rNr

ù
û

T

。ri经过连续干扰消除

后与利用ZF准则或MMSE准则计算的均衡器系数

Wi相乘得到初步估计的低维向量 s͂i，经过判决得到

最终的估计值 ŝi。本文所提低复杂度单载波时域均

衡算法如算法1所示。

算法1 低复杂度单载波时域均衡算法

输入 接收信号 r，信道向量h≜[h1,h2,⋯,hL ]
T∈ 
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CL × 1，低维向量长度B，步长 t

输出　发送信号的估计值[ ŝ1,ŝ2,⋯,ŝNs
]T

1) 生成信道矩阵H和低维矩阵 H͂i，通过式(7)   

            计算低维信道均衡系统数量M

2) 计算均衡器系数W1 = Wi,∀iϵ{ }2,3,⋯,M - 1  

     和WM

3) 循环开始，i从1遍历至M -1

4) 如果 i = 1，则 r͂i = r1

5) 如果 i > 1且(i -1) t < L，通过式(10)计算 r͂i

6) 如果 i < M且(i -1) t ≥ L，通过式(11)计算 r͂i

7) 通过式(12)计算 s͂i

8) 对 s͂i进行判决得到 ŝi，并只保留当前低维向  

2;

:)?+2CH/+>2CH
i
�0<

+>?+2/>=;4M

0<2/8>;W
i
/W

M

4i=1

i=1
;
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-

-
r
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 r

1
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,s
M
72++s

M
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M
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;
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r
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i
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图6　低复杂度单载波时域均衡算法流程
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            量 ŝi中的前 t个符号

9) 循环结束

10) 令 r͂M = rM，通过式(12)计算 s͂M

11) 对 s͂M进行判决得到 ŝM，只保留上述步骤中

      未求得的符号

适当设计本文算法的低维向量长度 B 和步长

t的取值可有效增加算法的实现并行度，也可进一

步减少存储开销和降低信号处理时延，以图 5(a)

为例，本文算法流水线并行实现的数据通路，

如图 7 所示。本文算法的计算复杂度主要集中在

Wi、 r͂i 和 s͂i 三部分。使用 ZF 准则和 MMSE 准则

进行一次均衡器系数 Wi 的计算复杂度分别为

O (3B3 )和O (3B3 + B2 )，后续使用O (3B3 + B2 )计
算。H͂i 的取值仅有 2种，只需要计算两次均衡器

系数 Wi，因此 均衡器系数的计算复杂度为

O (6B3 + 2B2 )。 r͂i 使用式(10)或式(11)计算，计算

复杂度分别为 O (Bt (i -1) ) ,∀i ∈ { }2,3,⋯, ê
ë
êêêê ú

û
úúúúL

t
+ 1

和O (B (L -1) )，这里利用复杂度更高的式(11)来

计算开销，计算复杂度为 O (B (L -1) (M -2) )。
对于低维向量 s͂i，计算复杂度为O (MB2 )。因此，

本 文 算 法 的 计 算 复 杂 度 为 O (6B3+(M+2) B2+ 

B ( )L -1 )( )M -2 。 相比于计算复杂度分别为

O (3N 3
s + (2L -1) N 2

s + (L - )1 Ns ) 和 O (3N 3
s +

2LN 2
s +  (L -1) Ns )的经典的ZF和MMSE均衡，本

文算法优势更明显，特别是在序列较长的场景中，

详见第3.6节。 
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 4ŝ
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图7　本文算法流水线并行实现的数据通路（以图5(a)为例）
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3　仿真分析

本节通过仿真实验分别利用ZF准则和MMSE

准则评估本文算法的性能，分别用 Block-ZF(B,t )
和Block-MMSE(B,t )表示。实验使用的单载波卫星

通信系统如图 8 所示，编码使用码率为
1
3
的卷积

码，交织为分组交织，星座映射使用正交相移键控

（QPSK, quadrature phase shift keying）。使用如图 2

所示的帧结构，对UW1使用MMSE信道估计。定

义发送信号的信噪比（SNR, signal to noise ratio）

满足SNR = 10lg ( P

σ2 )dB，符号信噪比
Es

N0

满足

Es

N0

= SNR + 10lg ( T
Ts ) = SNR + 10lg (U ) (15)

其中，T为符号周期，Ts为采样周期，U为上采样倍

数。若无特殊说明，仿真实验默认参数设置如表1

所示。 

3.1　不同步长的算法比较

本节实验讨论不同步长 t 对算法误码性能的

影响。具体地，在使用 ZF 准则和 MMSE 准则的

情况下，设置 t ∈ {1,2,3,4}、B = 4，而其他参数采

用默认值，结果如图 9所示。本文算法基于ZF准

则或MMSE准则计算均衡器系数，在低维向量长

度 B = 4、步长 t ∈ {1,2,3,4}的情况下，均得到了

  表1　 仿真实验默认参数设置

参数

上采样倍数U

UW1、UW2和UW3符号数量

滤波器滚降系数

信噪比SNR/dB

符号信噪比(Es·N0
-1)/dB

路径数L

符号数量Ns

发送帧数

参数值

10

18、16和14

0.6

-18~ -2

-8~8

3

200

50 000

(a) 0AZFDB (b) 0AMMSEDB

ZF
MMSE
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ZF
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Block-MMSE(4,3)
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图9　不同步长 t对算法误码性能的影响
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比传统 ZF 均衡更低的误码率，有 0.5~1 dB 的增

益，且与传统MMSE均衡有相近的误码表现，但

计算复杂度能够一定程度上降低。在使用 ZF 准

则、步长 t = {1,2}，以及使用 MMSE 准则、步长

t = {3,4} 的情况下，本文算法实现了比传统

MMSE均衡更优秀的误码性能表现。这是因为本

文算法在对低维信道均衡系统逐个均衡的过程

中，对当前低维向量的估计值进行判决后再进行

下一块的求解，缓解了对后续估计符号的码间干

扰，一定程度上提高了 ZF 均衡和 MMSE 均衡的

误码性能。对使用 ZF 准则的情况，步长 t 越小，

相邻低维向量重叠符号数越多，误码性能越好；

在重叠符号数为 B - 1 时，误码性能最好。对使

用 MMSE 准则的情况，步长 t 越大，相邻低维向

量重叠符号数越少，误码性能越好；在完全不重

叠时，误码性能最好。这是因为 ZF 准则没有考

虑噪声的影响[30]，每次对 B 个发送符号的求解，

前几个符号估计值更准确，所以步长 t 越小，保

留的符号越少，且误码性能越好。而MMSE准则

考虑了噪声的影响，可以令步长 t = B。

3.2　不同低维向量长度的算法比较

本节实验讨论不同低维向量长度 B 对算法误

码性能的影响。具体地，在使用ZF准则和MMSE

准则的情况下，设置B ∈ {4,8,12,16}、t = 1，而其

他参数采用默认值，结果如图 10 所示。本文算

法在使用 ZF 准则、步长 t = 1 时，相比传统 ZF

均衡，大约有 1 dB 的增益；相比传统 MMSE 均

衡，大约有 0.5 dB 的增益。本文算法在使用

MMSE 准则、步长 t = 1 时，相比传统 ZF 均衡，

大约有 0.5 dB 的增益，且与传统 MMSE 均衡有

相近的误码表现。无论是使用 ZF 准则或者

MMSE 准则，在 t = 1 时，不同低维向量长度 B

对应的误码曲线几乎重合，因此其可能对算法

误码性能的影响不大，但适当设计低维向量长

度 B 和步长 t 的取值可有效增加本文算法的实现

并行度，进一步减少存储开销和降低信号处理

时延。

3.3　不同路径数的算法比较

本节实验讨论不同路径数L对算法误码性能的

影响。具体地，在使用ZF准则和MMSE准则的情

况下，设置路径数 L ∈ {3,4,5}，低维向量长度

B = 8，步长 t ∈ {1,8}。由于路径数L较大，本实验

将3段UW联合用于信道估计。其他参数采用默认

值，结果如图11所示。由图11(a)~图11(c)可知，本

文算法在不同路径数L ∈ {3,4,5}下都有效。图11(d)

表明，由于接收端多路信号合并带来的多径分集增

益[31]，在信道估计能力范围内，即每一条路径的

信号能被区分的情况下，路径数L越大，接收信号

强度越强，BER下降越快，误码性能越好。

3.4　SIC有效性分析

本节实验将对本文算法进行 SIC 有效性分

析。具体地，在使用 ZF 准则和 MMSE 准则的情

况下，设置 B = 1、 t = 1 和 B = 4、 t = {1,4}，
而其他参数采用默认值，结果如图 12 所示。
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从图 12 可知，本文算法在不同的参数设置

下，相比不增加 SIC步骤BER更低，证明了本文

算法增加 SIC 步骤，可以有效缓解误差累积效

应。另外，在低
Es

N0

时，是否增加 SIC步骤已经无

法正确重构发送信号 s，这是因为判决前的低维

向量估计值与正确值差距过大，经过判决也无法

恢复，使得后续的低维信道均衡也存在误差积累

的问题。

3.5　非地面网络信道下算法性能评估

本节实验采用 3GPP TR 38.811 定义的非地面

网络（NTN, non-terrestrial network）信道模型[32]

对本文算法的有效性和性能进行评估分析。假设

一颗距离地面为 600 km、运行在 S波段的低轨卫

星，地面移动设备的速度为 3 m/s，表 2 给出了

NTN 信道参数设置。本文算法在使用 ZF 准则和

MMSE 准则的情况下，设置 t ∈ {1,4}、B = 4，其

他参数采用默认值，与 ZF 均衡、MMSE 均衡、

RLS 自适应均衡和归一化最小均方（NLMS, nor‐

malized least mean squares）自适应均衡进行对比测

试，结果如图 13所示。由于RLS和NLMS自适应

均衡需要较长的已知序列进行训练，所以本实验将

使用3段UW序列用于训练和信道估计。从图13可

知，本文算法在NTN信道上有效，且适用于实际

的卫星通信场景。本文算法基于ZF或MMSE准则

计算均衡器系数，在 t ∈ {1,4}、B = 4 的情况下，

均得到了比ZF均衡、RLS自适应均衡和NLMS自

适应均衡更低的误码率，且与 MMSE 均衡接近。

自适应均衡受限于训练序列的长度，误码表现不

如本文算法。 

3.6　计算复杂度比较

在以下 3种场景中探讨本文算法与经典的ZF

均衡和 MMSE 均衡的计算复杂度对比。1) t = 1、

B=4、L = 3，不同符号数量 Ns = {50,100,⋯,500}。
2) t = 1、Ns = 200、L = 3，不同低维向量长度B =

{1,2,⋯,16}。3) t = 1、B = 4、Ns = 200，不同路径

数L = {2,3,⋯,16}，其他系统参数保持默认值不变。

使用O (6B3 + (M + 2) B2 + B (L -1) (M -2) )计算本文

算法的复数计算量，分别利用O (3N 3
s + ( )2L - 1

)N 2
s + ( )L -1 Ns 和 O (3N 3

s + 2LN 2
s + (L -1) Ns ) 计

算ZF均衡和MMSE均衡的复数计算量，浮点数计

算量（FLOP, floating point operation）为复数计算量

的4倍，FLOP对比结果如图14所示。从图14可知，

本文算法的FLOP主要受B的影响，受L和Ns的影

响较小。若选择合适的参数（B和 t），则该算法在

复杂度方面优势明显，特别是在序列较长的场景中。

4　结束语

单载波时域通信系统的信道均衡是一个线性卷

积的逆运算问题，通常可以转换为高维矩阵求逆问

题，但高维矩阵求逆的计算复杂度极高。为了降低

传统均衡算法的计算复杂度，本文基于Toeplitz矩阵的

特殊结构和SIC思想，提出了一种低复杂度单载波时域

均衡算法，将高维信道均衡系统转化成多个低维信道

均衡系统，进而避免对高维矩阵求逆操作。仿真结

果表明，本文算法不仅具有与传统信道均衡算法相

近的误码表现，同时也拥有比ZF均衡和MMSE均衡
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图13　不同算法在NTN信道条件下的测试结果

  表2　 NTN信道参数设置

参数

卫星高度/km

波段（S波段）/Hz

移动设备速度/(m·s-1)

采样率/Hz

信噪比SNR/dB

符号信噪比(Es·N0
-1)/dB

路径数L

发送帧数

参数值

600

2×109

3

9.6×105

-14~ -6

- 4~4

3

5 000
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更低的计算复杂度。在后续的研究中，将进一步探

讨单载波时域均衡算法的智能化解决方案。
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