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基于分数间隔均衡的变步长双模式盲均衡算法

杨祎，杨方明*，刘文皎，贺锋涛，张建磊，刘妍
西安邮电大学电子工程学院，陕西 西安 710121

摘要 大功率光源和高灵敏度探测器的带宽限制及海水信道多径效应引起的信号码间干扰严重影响了水下无线光通信

（UWOC）系统的性能。针对该问题，提出了一种基于分数间隔均衡的反双曲正弦函数变步长双模式盲均衡算法。该算

法将可变步长常数模分数间隔均衡算法和判决引导最小均方分数间隔均衡算法的输出结果根据混合参数进行凸组合，

并通过迭代产生新的混合参数，以保证两种均衡算法的自适应切换，且切换的阈值不需要人为设定。该算法在保证快速

收敛的情况下具有较小的均方误差，同时也不需要占用额外的带宽。仿真结果表明，双模式盲均衡算法在各种信噪比下

均可快速收敛，且能有效降低稳态均方误差，抑制码间干扰，改善UWOC系统的误码性能。

关键词 光通信；反双曲正弦函数；盲均衡；凸组合；双模式；水下无线光通信

中图分类号 TN929. 1 文献标志码 A DOI：10.3788/LOP202259.1706003

Variable Step Size Dual-Mode Blind Equalization Algorithm
Based on Fractional Spaced Equalizer

Yang Yi, Yang Fangming*, Liu Wenjiao, He Fengtao, Zhang Jianlei, Liu Yan
School of Electronic Engineering, Xi’an University of Posts & Telecommunications,

Xi’an 710121, Shaanxi, China

Abstract The bandwidth limitation of high-power light sources and high-sensitivity detectors, as well as the signal inter-
symbol interference caused by the multipath effect of seawater channels, seriously affect the performance of underwater
wireless optical communication (UWOC) systems. Aiming at this problem, an inverse hyperbolic sinusoidal function
variable step size dual-mode blind equalization algorithm based on fractional spaced equalizer is proposed in this paper. The
algorithm combines the variable step size constant-to-mode fractional spaced equalizer algorithm and the decision directed
least mean square mode-fractional spaced equalizer algorithm through the mixed parameters for convex combination, and
iteratively updates the mixed parameters to achieve the adaptive switching between the two equalization algorithms does
not need to manually set the switching threshold, and has a small mean square error under the condition of ensuring rapid
convergence, and at the same time, it does not need to occupy additional bandwidth. The simulation results show that the
dual-mode blind equalization algorithm can quickly converge under various signal-to-noise ratios, reduce the steady-state
mean square error, effectively suppress inter-symbol interference, and improve UWOC systems error performance.
Key words optical communications; inverse hyperbolic sine function; blind equalization; convex combination; dual mode;
underwater wireless optical communication

1 引 言

近年来，随着海洋调查、海上石油勘探和海底监测

等水下活动的增加，人们对高速远距离水下无线通信

的需求越来越强烈［1］。水下无线光通信（UWOC）是一

种理想的水下通信方式，具有传输速率高、承载信息能

力强、链路延迟小、保密性高、抗干扰能力强以及易于

实现水下大容量数据传输的特点。

海水信道中存在的各种离子、叶绿素和悬浮颗粒

等溶质对 UWOC系统的性能会产生很大的影响。其

中：光信号的能量衰减主要由微小颗粒吸收造成；散

射是由于光子与水中悬浮颗粒或杂质碰撞发生随机
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偏转，导致光的传输方向发生变化；多径效应是光子

在传输过程中经历多次散射且每次传播的路径不同，

接收端信号会出现脉冲时域展宽现象［2］。当传输比特

速率增大时，接收信号强度变弱且会造成严重的码间

干扰（ISI），常用信道均衡算法解决码间干扰问题，如

训练序列算法和盲均衡算法［3］。典型的训练序列算法

是最小均方（LMS）算法［4］，该算法具有计算简单、鲁

棒性强、易于实现的特点，但会占用额外带宽，降低算

法 的 性 能 。 常 用 的 盲 均 衡 算 法 是 常 数 模 算 法

（CMA）［5］，该算法计算量少且易于实现，但在稳态阶

段仍然存在很大的均方误差（MSE），误码率（BER）较

高。为了解决该问题，人们结合 CMA与判决引导最

小均方误差（DD-LMS）算法提出了一种双模式算

法［6-8］，在开始收敛时依靠 CMA的冷启动和快速收敛

特性进行均衡处理，再转化为 DD-LMS算法进行处

理。其切换时机［9-11］主要通过人为设置 MSE的阈值

进行调节，但该阈值会受到各种因素的影响，如通信

信道状况、信噪比（SNR）的大小以及系统器件自身的

非线性等因素，导致最佳切换时机的寻找难度较大。

为了解决人为设置阈值在两种模式间切换时带来的

性能下降问题，人们提出了凸组合最小均方（CLMS）
算法［12］，该算法通过并联具有不同迭代步长的最小均

方滤波器改善算法的性能，但其组成部分均为训练序

列算法，会占用额外带宽，导致算法的收敛速度慢且

均方误差较大。

综上所述，为了保证算法同时具有较小的均方误

差和较快的收敛速度，本文提出了一种变步长的自适

应双模式盲均衡算法。该算法先对信号接收端进行分

数间隔均衡（FSE）采样（采样速率大于波特间隔，采样

后信号的信噪比会有所提升，信息量变大，有助于补偿

接收信号中产生的信道畸变），避免因频谱间隔变大欠

采样造成的频谱混叠，且能及时跟踪信道的变化情况。

然后，将基于 FSE的反双曲正弦函数变步长常数模算

法（VSCMA）和 DD-LMS算法的输出结果进行凸组

合，以加快收敛速度，使系统的性能更好。实验结果表

明，在接收端用该均衡技术可抑制和抵消信道和器件

对光信号的影响，减少信号间的码间干扰，实现长距离

水下通信，且系统的误码率较低。

2 海水信道中的光信号传输模型

海水中含有各种各样且分布广泛的水分子和杂质

微小颗粒，光子在海水中传输时碰到这些微小颗粒产

生相互作用发生散射和吸收，导致接收端信号发生衰

减和时域展宽，如图 1所示。

光在较长距离海水中传输时信号的信噪比较低，

UWOC信道的衰减模型［2］可表示为

P r = P t × exp (-c× d ) ( a r
a t + d× tan θ ) 2， （1）

式中，d为水下无线光传输的距离，a t为发射机的发射

半径，a r为探测器接收面的半径，θ为光束发散半角，P t
为发射信号光功率，P r为接收信号的光功率，c为衰减

系数。

3 盲均衡算法

3. 1 传统的常数模算法

数字调制通信具有恒模特性，CMA是 Bussgang
类盲均衡算法中最常用的一种，不需要已知训练序列，

不会受限于有限的信号失真与形变［13］，可以采用隐式

高阶统计特性构造代价函数调整均衡器的权向量，进

而搜索代价函数的极值点。传统 CMA的均衡器结构

如图 2所示。其中，a ( n )为发射信号，c ( n )为信道长度

为M的脉冲响应，g ( n )为高斯白噪声，y ( n )为均衡器

接收到的信号，w ( n )为均衡器的权重，L为均衡器的

阶长，z ( n )为均衡器的输出信号，Dec( · )为判决函数，

图 1 UWOC信道的衰减模型

Fig. 1 Attenuation model of the UWOC channel

图 2 CMA的结构

Fig. 2 Structure of the CMA

â ( n )为判决输出信号。

均衡器接收到的信号 y ( n )和输出信号 z ( n )可表

示为

y ( n )= ∑
i= 0

M- 1

ci ( n ) a ( n- i )+ n ( n )， （2）

z ( n )= ∑
i=-L

L

wi ( n ) y ( n- i )， （3）

发送序列 a ( n )的模可表示为

R 2 =
E éë

ù
û|| a ( n ) 4

E éë
ù
û|| a ( n ) 2
， （4）

式中，E ( · )为求期望的函数。CMA的剩余误差可表

示为

e (n)= | z ( n ) | 2 - R 2， （5）
其代价函数可表示为

JCMA ( n )=
1
2 E [ e

2 ( n )]。 （6）

3. 2 基于反双曲正弦函数的常数模算法

CMA均衡器权重系数的迭代公式可表示为

w ( n+ 1 )= w ( n )+ 2μCMA e ( n ) u ( n )， （7）
式中：w ( n+ 1 )和 w ( n )分别为下一时刻和当前时刻

的权重系数；μCMA ( n )为梯度下降法中的步长因子，取

反双曲正弦函数为迭代步长，可控制算法的收敛速度

和稳定性；e ( n )为期望信号 d ( n )与均衡器输出信号

y ( n )之间的误差信号，u ( n )为均衡器接收的信号。

传统 CMA难以同时保证收敛速度和稳态误差。

近年来，CMA的改进主要集中在步长的调整上［14］：通

过选择合适的步长迭代公式，在算法初始阶段用大步

长加快收敛速度；当算法趋于稳态时，需要减小步长因

子，以减小算法的稳态均方误差。考虑到无线信道的

复杂特性，通过引入反双曲正弦函数改进具有固定步

长的 CMA。步长 μCMA ( n )随误差信号 e ( n )变化的函

数可表示为

μCMA ( n )= B× arcsinh éëA | e ( n ) |
Cù
û， （8）

式中，A为控制曲线整体形状的参数，B为控制步长因

子取值范围的参数，C为控制步长因子趋于零时稳态

均方误差范围的参数。

A、B、C三个控制参数可以使步长因子与误差信

号之间的非线性函数关系更加可控。当参数 A变化

时，μCMA ( n )和 e ( n )的关系如图 3（a）所示。可以发现，

参数 A对 μCMA ( n )和 e ( n )关系的影响主要体现在曲线

弯曲程度上，即 A主要用于控制步长灵敏度：当 A较

小时，步长也较小，步长变化的灵敏度较低，这会导致

算法的收敛速度变慢；当A较大时，步长变化的灵敏度

较高，也可能导致通信系统稳态失调，因此根据仿真环

境选择 A= 10。当参数 B变化时，μCMA ( n )和 e ( n )的
关系如图 3（b）所示。可以发现：B越小，步长因子

μCMA ( n )的取值范围越小，收敛速度越慢；B越大，步长

因子 μCMA ( n )的取值范围越大，收敛速度越快，因此根

据 仿 真 环 境 选 择 B= 0.033。 当 参 数 C 变 化 时 ，

图 3 控制参数对 μCMA ( n )和 e ( n )关系的影响。（a）参数A；（b）参数 B；（c）参数 C

Fig. 3 Effect of control parameters on the relationship between μCMA ( n ) and e ( n ). (a) Parameter A; (b) parameter B; (c) parameter C
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â ( n )为判决输出信号。

均衡器接收到的信号 y ( n )和输出信号 z ( n )可表

示为

y ( n )= ∑
i= 0

M- 1

ci ( n ) a ( n- i )+ n ( n )， （2）

z ( n )= ∑
i=-L

L

wi ( n ) y ( n- i )， （3）

发送序列 a ( n )的模可表示为

R 2 =
E éë

ù
û|| a ( n ) 4

E éë
ù
û|| a ( n ) 2
， （4）

式中，E ( · )为求期望的函数。CMA的剩余误差可表

示为

e (n)= | z ( n ) | 2 - R 2， （5）
其代价函数可表示为

JCMA ( n )=
1
2 E [ e

2 ( n )]。 （6）

3. 2 基于反双曲正弦函数的常数模算法

CMA均衡器权重系数的迭代公式可表示为

w ( n+ 1 )= w ( n )+ 2μCMA e ( n ) u ( n )， （7）
式中：w ( n+ 1 )和 w ( n )分别为下一时刻和当前时刻

的权重系数；μCMA ( n )为梯度下降法中的步长因子，取

反双曲正弦函数为迭代步长，可控制算法的收敛速度

和稳定性；e ( n )为期望信号 d ( n )与均衡器输出信号

y ( n )之间的误差信号，u ( n )为均衡器接收的信号。

传统 CMA难以同时保证收敛速度和稳态误差。

近年来，CMA的改进主要集中在步长的调整上［14］：通

过选择合适的步长迭代公式，在算法初始阶段用大步

长加快收敛速度；当算法趋于稳态时，需要减小步长因

子，以减小算法的稳态均方误差。考虑到无线信道的

复杂特性，通过引入反双曲正弦函数改进具有固定步

长的 CMA。步长 μCMA ( n )随误差信号 e ( n )变化的函

数可表示为

μCMA ( n )= B× arcsinh éëA | e ( n ) |
Cù
û， （8）

式中，A为控制曲线整体形状的参数，B为控制步长因

子取值范围的参数，C为控制步长因子趋于零时稳态

均方误差范围的参数。

A、B、C三个控制参数可以使步长因子与误差信

号之间的非线性函数关系更加可控。当参数 A变化

时，μCMA ( n )和 e ( n )的关系如图 3（a）所示。可以发现，

参数 A对 μCMA ( n )和 e ( n )关系的影响主要体现在曲线

弯曲程度上，即 A主要用于控制步长灵敏度：当 A较

小时，步长也较小，步长变化的灵敏度较低，这会导致

算法的收敛速度变慢；当A较大时，步长变化的灵敏度

较高，也可能导致通信系统稳态失调，因此根据仿真环

境选择 A= 10。当参数 B变化时，μCMA ( n )和 e ( n )的
关系如图 3（b）所示。可以发现：B越小，步长因子

μCMA ( n )的取值范围越小，收敛速度越慢；B越大，步长

因子 μCMA ( n )的取值范围越大，收敛速度越快，因此根

据 仿 真 环 境 选 择 B= 0.033。 当 参 数 C 变 化 时 ，

图 3 控制参数对 μCMA ( n )和 e ( n )关系的影响。（a）参数A；（b）参数 B；（c）参数 C

Fig. 3 Effect of control parameters on the relationship between μCMA ( n ) and e ( n ). (a) Parameter A; (b) parameter B; (c) parameter C
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μCMA ( n )和 e ( n )的关系如图 3（c）所示。可以发现：当

C= 1时，曲线底部很尖，这表明通信系统趋于收敛时

阶跃变化的灵敏度极高，可能导致稳态不平衡；当 C继

续增大时，曲线底部是光滑的；当 C较大时，存在步长

因子极小且误差仍然较大的情况，从而降低了算法的

收敛速度。C为能量误差，其值不能过大，否则会导致

计算量急剧增加，因此根据仿真环境选择 C= 2。
收 敛 过 程 中 误 差 e ( n )会 一 直 变 化 ，迭 代 步 长

μCMA ( n )也会随之不断改变：在收敛初期，误差 e ( n )会
相对较大，为了使迭代步长可以用最短时间保证收敛

趋于平稳状态，迭代步长会逐渐变化到最大的迭代步

长 μmax；在收敛中期时，误差 e ( n )逐渐变小，当收敛处

于稳态邻域时，μCMA ( n )也随之渐近为一个相应的值，

从而使算法的稳态误差在较小范围内。

4 改进的 VSCMA+DD-LMS盲均衡
算法

4. 1 基于 T/4分数间隔采样常数模算法的原理

基于 T/4分数间隔采样［15-18］的多信道模型如图 4
所示。CMA是对接收信号 y ( n )以 T/4分数间隔进行

采样，将一个单信道转换为单输入多输出（SIMO）的

信道。

在多信道模型中，第 i（i= 0，1，2，3）个子信道的输

出可表示为

é
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， （9）

其中，

y ( n )=[ y ( 0 ) ( n )，y ( 1 ) ( n )，y ( 2 ) ( n )，y ( 3 ) ( n ) ]T，（10）
h ( n )=[ h ( 0 ) ( n )，h ( 1 ) ( n )，h ( 2 ) ( n )，h ( 3 ) ( n ) ]T，（11）
n ( n )=[ n( 0 ) ( n )，n( 1 ) ( n )，n( 2 ) ( n )，n( 3 ) ( n ) ]T，（12）

即

y ( n )= h ( n ) x ( n )+ n ( n )。 （13）
T/4分数间隔均衡后的输出就是 SIMO模型的输

出信号，可表示为

x͂ ( n )= wT ( n ) y ( n )。 （14）
当观测信号 y ( n )的样本长度为 N时，发射信号序

列 x ( n )的维度为 ( N+ L- 1 )× 1，噪声 n( i ) ( n )的维度

为N× 1，y( i ) ( n )为N个相邻接收信号序列向量。均衡

器的权值向量 w ( n )可表示为

w ( n )=[ w ( 0 ) ( n )，w ( 1 ) ( n )，w ( 2 ) ( n )，w ( 3 ) ( n ) ]T，（15）

x͂ (n )=wT (n ) y(n )=∑
k= 0

N- 1

w ( 0 ) ( k ) y ( 0 ) ( n- k )+

∑
k= 0

N- 1

w ( 1 ) ( k ) y ( 1 ) ( n- k )+ ∑
k= 0

N- 1

w ( 2 ) ( k ) y ( 2 ) ( n- k )+

∑
k= 0

N- 1

w ( 3 ) ( k ) y ( 3 ) ( n- k )=∑
i= 0

3

∑
k= 0

N- 1

w ( i ) ( k ) y ( i ) ( n- k )，

（16）
将式（13）代入式（14），得到

x͂ ( n )=wT ( n ) y ( n )=wT ( n ) [ h( n ) x ( n )+n( n ) ]=
wT ( n ) h ( n ) x ( n )+wT ( n ) n ( n )=
u( n ) x ( n )+ p ( n )， （17）

式中，u( n )= wT ( n ) h ( n )为信道均衡系统复合脉冲响

应，p ( n )= wT ( n ) n ( n )为系统输出的噪声。当 u( n )=
{ 0，...，0，1，0，...，0 }时，信道均衡系统达到最优效果。

因此，基于 T/4分数间隔采样的 CMA权值迭代公式

可表示为

w ( n+ 1 )= w ( n )- μCMA x͂ ( n ) [ | x͂ ( n ) |
2 - R 2 ] y ( n )。

（18）
从式（18）可以发现，T/4分数间隔均衡的采样频

率是原始 CMA的 4倍，增加了信号的信息量，提升了

算法的收敛速度，减小了稳态均方误差，也解决了由欠

采样产生的频谱混叠问题。

4. 2 基于分数间隔的可变步长双模式盲均衡算法

基于分数间隔的自适应切换双模式盲均衡算法结

构 如 图 5 所 示 ，将 可 变 步 长 常 数 模 分 数 间 隔 均 衡

（VSCMA-FSE）算法和判决引导最小均方分数间隔均

衡（DD-LMS-FSE）算法的输出通过具有变步长的混

合参数进行凸组合，即将两个算法各自的输出在联合

滤波层进行非负线性组合。利用迭代产生新的混合参

数，以保证两种均衡算法的自适应切换，且切换的阈值

图 4 T/4间隔 FSE的多信道模型

Fig. 4 Multi-channel model of T/4 spaced FSE

图 5 自适应切换双模式盲均衡算法的结构

Fig. 5 Structure of the adaptive switching dual-mode blind
equalization algorithm

不需要人为设定，使算法在保证快速收敛的情况下具

有较小均方误差，能在低信噪比时有较好的均衡效果，

也不需要占用额外的带宽。整个方案通过更新子均衡

器的权重实现模式之间的自动切换，可以从一种均衡

模式平滑过渡到另一种，无需设置MSE阈值转换。

本算法中，w 1 ( n )为 CMA滤波器的加权值，w 2 ( n )
为 DD-LMS滤波器的加权值，y1 ( n )为 CMA滤波器的

输出值，y2 ( n )为 LMS滤波器的输出值，d ( n )为输出期

望值，e1 ( n )和 e2 ( n )分别为两个滤波器的输出结果与期

望之间的误差，λ ( n )为凸组合参数，y͂ ( n )和 e͂ ( n )分别为

等效输出和等效误差。本算法的加权值可表示为

w͂ ( n )= λ ( n )w 1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] w 2 ( n )，（19）
式中，凸组合参数 λ ( n )∈ [ 0，1 ]，通过引入参数 α ( n )作
为激活函数提高算法的稳定性，λ ( n )利用梯度下降法

更新，两者的关系可表示为

λ ( n )= φ [ α ( n ) ]= sgm [ α ( n ) ]- sgm [-α+ ]
sgm [ α+ ]- sgm [-α+ ]

，（20）

式中，α+为 α ( n )允许取到的最大正值。当 α ( n )= α+

时 ，λ ( n )为 1；当 α ( n )=-α+ 时 ，λ ( n )为 0。 通 常 取

α+= 4，则 λ ( n )对应的取值范围为［0. 018，0. 982］。

sgm ( x )= 1
1+ exp (-x )

为 S形函数。α（n）可表示为

α ( n )= α ( n- 1 )+ ρα { c ( n ) [ y1 ( n )- y2 ( n ) ] }×
λ (n) [1- λ (n) ]， （21）

式中，c ( n )= tanh [ | y1 ( n ) |- R ]，步长参数 ρα 的取值

可以为常数。为增强步长参数的鲁棒性，将其进行归

一化迭代处理，将 p ( n )作为 y1 ( n )- y2 ( n )的功率估计

值，则其更新规则可表示为

p ( n )= ηp ( n- 1 )+(1- η ) | y1 ( n )- y2 ( n ) |
2
，（22）

式中，η取小于且接近 1的正数作为遗忘因子，以保证

p ( n )收 敛 优 先 于 CMA 和 DD-LMS 算 法 。 y͂ ( n )和
e͂ ( n )可表示为

y͂ ( n )= λ ( n ) y1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] y2 ( n )， （23）
e͂ ( n )= λ ( n ) e1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] e2 ( n )=

λ ( n ) [ d- w 1 ( n ) u ( n )T ]+[ 1- λ ( n ) ]×
[ d- w 2 ( n ) u ( n )T ]= d- w͂ ( n ) u ( n )T 。（24）

5 仿真与分析

在仿真系统中采用远洋信道测试该算法的性能。

相关的信道参数：远洋信道的衰减系数为 0. 056 m−1，信

道脉冲响应 h=［0. 2258，0. 5161，0. 6452，−0. 5161］，

波长为 532 nm，发射机的发射半径为 15 mm，探测器接

收面的半径为 75 mm，发射功率为 80 mW，光束发散半

角为 0. 5 mrad。输入信号为等概率二进制序列，采用

开关键控调制（OOK）方式，加性噪声是均值为 0的高

斯白噪声，均衡器阶数为 21，采用中心抽头初始化，参

数 μ1 = 0.001、μ2= 0.001、ρα= 0.025，遗 忘 因 子

η= 0.9，步长调节因子A= 10、B= 0.033、C= 2。
本算法中混合参数和关键参数取值变化的曲线如

图 6所示。可以发现，大约在 1400次迭代后，λ ( n )的取

值趋于稳定，因此，可认为第 1400次迭代是两个滤波

器切换的最佳时机。初始阶段 α ( n )取值较大，当 λ ( n )
接近于 1时，系统进行粗略均衡，其输出与 CMA均衡

器匹配。当眼图的“眼睛”逐渐睁开时，DD-LMS均衡

器的输出权重逐渐增大，λ ( n )逐渐减小直到趋近于 0
时，算法自适应切换到 DD-LMS模式，继续降低剩余

误差。

保持其他条件不变，用 4种算法在信噪比为 9 dB
和 18 dB时进行均衡性能仿真，结果如图 7所示。可以

发现，相比其他 3种算法，本算法不仅收敛速度快，稳

态均方误差也最小。

将本算法、传统 CMA+DD-LMS算法和无均衡

的算法进行了对比分析，将周期为 215 - 1的伪随机序

列作为初始数据，仿真得到不同信噪比下的误码率如

图 8所示。

当误码率为 10-3 时，传统的 CMA+DD-LMS算

法信噪比为 12 dB，本算法的信噪比为 10 dB，获得了

2 dB的信噪比增益，远优于未均衡时算法的性能，误

码性能有了较大的提升。均衡前后的眼图如图 9所
示。从图 9（a）可以发现，未均衡时有明显的码间干

扰，眼图的“眼睛”张开很小，且眼图线迹模糊不清；从

图 9（b）可以发现，经本算法均衡后眼图的“眼睛”张开

了且很端正，码间干扰有了明显改善。

图 6 参数的迭代次数。（a）混合参数；（b）关键参数

Fig. 6 Number of iterations of parameters. (a) Mixed parameter; (b) key parameters
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不需要人为设定，使算法在保证快速收敛的情况下具

有较小均方误差，能在低信噪比时有较好的均衡效果，

也不需要占用额外的带宽。整个方案通过更新子均衡

器的权重实现模式之间的自动切换，可以从一种均衡

模式平滑过渡到另一种，无需设置MSE阈值转换。

本算法中，w 1 ( n )为 CMA滤波器的加权值，w 2 ( n )
为 DD-LMS滤波器的加权值，y1 ( n )为 CMA滤波器的

输出值，y2 ( n )为 LMS滤波器的输出值，d ( n )为输出期

望值，e1 ( n )和 e2 ( n )分别为两个滤波器的输出结果与期

望之间的误差，λ ( n )为凸组合参数，y͂ ( n )和 e͂ ( n )分别为

等效输出和等效误差。本算法的加权值可表示为

w͂ ( n )= λ ( n )w 1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] w 2 ( n )，（19）
式中，凸组合参数 λ ( n )∈ [ 0，1 ]，通过引入参数 α ( n )作
为激活函数提高算法的稳定性，λ ( n )利用梯度下降法

更新，两者的关系可表示为

λ ( n )= φ [ α ( n ) ]= sgm [ α ( n ) ]- sgm [-α+ ]
sgm [ α+ ]- sgm [-α+ ]

，（20）

式中，α+为 α ( n )允许取到的最大正值。当 α ( n )= α+

时 ，λ ( n )为 1；当 α ( n )=-α+ 时 ，λ ( n )为 0。 通 常 取

α+= 4，则 λ ( n )对应的取值范围为［0. 018，0. 982］。

sgm ( x )= 1
1+ exp (-x )

为 S形函数。α（n）可表示为

α ( n )= α ( n- 1 )+ ρα { c ( n ) [ y1 ( n )- y2 ( n ) ] }×
λ (n) [1- λ (n) ]， （21）

式中，c ( n )= tanh [ | y1 ( n ) |- R ]，步长参数 ρα 的取值

可以为常数。为增强步长参数的鲁棒性，将其进行归

一化迭代处理，将 p ( n )作为 y1 ( n )- y2 ( n )的功率估计

值，则其更新规则可表示为

p ( n )= ηp ( n- 1 )+(1- η ) | y1 ( n )- y2 ( n ) |
2
，（22）

式中，η取小于且接近 1的正数作为遗忘因子，以保证

p ( n )收 敛 优 先 于 CMA 和 DD-LMS 算 法 。 y͂ ( n )和
e͂ ( n )可表示为

y͂ ( n )= λ ( n ) y1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] y2 ( n )， （23）
e͂ ( n )= λ ( n ) e1 ( n )+[ 1- λ ( n ) ] e2 ( n )=

λ ( n ) [ d- w 1 ( n ) u ( n )T ]+[ 1- λ ( n ) ]×
[ d- w 2 ( n ) u ( n )T ]= d- w͂ ( n ) u ( n )T 。（24）

5 仿真与分析

在仿真系统中采用远洋信道测试该算法的性能。

相关的信道参数：远洋信道的衰减系数为 0. 056 m−1，信

道脉冲响应 h=［0. 2258，0. 5161，0. 6452，−0. 5161］，

波长为 532 nm，发射机的发射半径为 15 mm，探测器接

收面的半径为 75 mm，发射功率为 80 mW，光束发散半

角为 0. 5 mrad。输入信号为等概率二进制序列，采用

开关键控调制（OOK）方式，加性噪声是均值为 0的高

斯白噪声，均衡器阶数为 21，采用中心抽头初始化，参

数 μ1 = 0.001、μ2= 0.001、ρα= 0.025，遗 忘 因 子

η= 0.9，步长调节因子A= 10、B= 0.033、C= 2。
本算法中混合参数和关键参数取值变化的曲线如

图 6所示。可以发现，大约在 1400次迭代后，λ ( n )的取

值趋于稳定，因此，可认为第 1400次迭代是两个滤波

器切换的最佳时机。初始阶段 α ( n )取值较大，当 λ ( n )
接近于 1时，系统进行粗略均衡，其输出与 CMA均衡

器匹配。当眼图的“眼睛”逐渐睁开时，DD-LMS均衡

器的输出权重逐渐增大，λ ( n )逐渐减小直到趋近于 0
时，算法自适应切换到 DD-LMS模式，继续降低剩余

误差。

保持其他条件不变，用 4种算法在信噪比为 9 dB
和 18 dB时进行均衡性能仿真，结果如图 7所示。可以

发现，相比其他 3种算法，本算法不仅收敛速度快，稳

态均方误差也最小。

将本算法、传统 CMA+DD-LMS算法和无均衡

的算法进行了对比分析，将周期为 215 - 1的伪随机序

列作为初始数据，仿真得到不同信噪比下的误码率如

图 8所示。

当误码率为 10-3 时，传统的 CMA+DD-LMS算

法信噪比为 12 dB，本算法的信噪比为 10 dB，获得了

2 dB的信噪比增益，远优于未均衡时算法的性能，误

码性能有了较大的提升。均衡前后的眼图如图 9所
示。从图 9（a）可以发现，未均衡时有明显的码间干

扰，眼图的“眼睛”张开很小，且眼图线迹模糊不清；从

图 9（b）可以发现，经本算法均衡后眼图的“眼睛”张开

了且很端正，码间干扰有了明显改善。

图 6 参数的迭代次数。（a）混合参数；（b）关键参数

Fig. 6 Number of iterations of parameters. (a) Mixed parameter; (b) key parameters
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6 结 论

为了解决水下无线光通信的码间干扰问题，采用

了两个具有相同输入信号的并行 VSCMA-FSE算法

和DD-LMS-FSE算法提高系统的均衡能力。首先，引

入反双曲正弦函数和三个调整因子控制步长，并通过

调整仿真因子设置合适的参数，从而对 CMA进行改

进。然后，利用 2种算法各自的输出在联合滤波层进

行非负线性组合。最后，对接收信号以 T/4分数间隔

进行采样。整个方案通过更新子均衡器的权重实现模

式之间的自动切换，无需事先设置转换阈值，就能通过

调节混合参数 λ ( n )尽可能地减少整个系统的代价函

数。实验结果表明，本算法可有效补偿信道特性畸变，

在高信噪比和低信噪比下均具有良好的均衡性和抗噪

声性能。
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