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基于高斯混合模型的非线性可见光通信系统解调研究

任亚浩， 李建锋*， 刘晓爽， 康红俊， 刘叶
河北经贸大学信息技术学院，河北  石家庄  050061

摘要  针对可见光通信中的离散傅里叶扩展正交频分复用系统的非线性效应，提出一种基于高斯混合模型的聚类解调

方法。运用机器学习中的高斯混合模型根据接收信号估计所有星座点的高斯分布参数。然后计算接收信号到每一个星

座点高斯分布的概率，选择概率最大值对应的星座点作为接收信号的判决结果进行解调，从而可以获得一些信噪比增

益。仿真结果表明，在 LED 非线性信道下，高斯混合模型聚类解调方法在 16 和 32 阶正交振幅调制下可以分别获得

0. 6 dB~2. 7 dB 和 0. 2 dB~1. 7 dB 的信噪比增益。
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Demodulation of Nonlinear Visible Light Communication Based on 
Gaussian Mixture Model

Ren Yahao, Li Jianfeng*, Liu Xiaoshuang, Kang Hongjun, Liu Ye
Information Technology College, Hebei University of Economics and Business, 

Shijiazhuang 050061, Hebei, China

Abstract Gaussian mixture model in machine learning estimates the Gaussian distribution parameters of all constellation 
points according to the received signal.  Therefore, a Gaussian mixture model cluster demodulation method is proposed for 
the nonlinear discrete Fourier transform spread orthogonal frequency division multiplexing system in visible light 
communications.  The Gaussian distribution probability of each received signal constellation point is calculated, and the 
corresponding constellation point to the maximum probability is selected as the decision result of the received signal for 
demodulation so that signal-to-noise (SNR) ratio gain can be obtained.  The simulation results show that the Gaussian mixture 
model cluster demodulation method can obtain 0. 6 dB ‒ 2. 7 dB and 0. 2 dB ‒ 1. 7 dB SNR gain for 16 and 32 quadrature 
amplitude modulation, respectively, in LED nonlinear channel.
Key words optical communications; visible light communication; discrete Fourier transform spread orthogonal frequency 
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1　引 言

可见光通信（VLC）作为商业应用中最有前途的

光无线通信之一，具有巨大免授权传输带宽的潜力［1］。

为了高效利用频谱资源，正交频分复用（OFDM）广泛

应 用 于 VLC 系 统 中［2］。 由 于 发 射 端 发 光 二 极 管

（LED）只能传输正实数信号，研究者们提出了多种基

于强度调制/直接检测（IM/DD）的 OFDM 技术来应

用到 VLC 中［3-6］。

在 VLC 系统中，LED 非线性［7］是产生非线性效应

的主要原因。LED 非线性会产生一个受限的线性工

作范围，当高峰均比［8］（PAPR）的 OFDM 信号经过

LED 时会超出其线性工作范围并产生非线性效应。

为解决该问题，Wang 等［9］对各种流行的 VLC OFDM
方法的 PAPR 分布进行了系统研究。一种主流的

PAPR 降 低 方 法 是 削 波 ，通 常 用 在 直 流 偏 置 光 学
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OFDM（DCO-OFDM）或 非 对 称 剪 切 光 学 OFDM
（ACO-OFDM）和 许 多 其 他 改 进 的 OFDM 技 术

中［10-12］。另一种选择是离散傅里叶变换扩展 OFDM
（DFT-S-OFDM），这是一种实现低 PAPR 和更好的误

码 率（BER）性 能 的 主 动 方 法［13］。 针 对 光 通 信 ，

Tao 等［14］展示了一种改进的 DFT-S-OFDM 局部载波

分配方法，用于 40 km 光纤链路和无线链路上的多用

户光纤无线通信-无源光网络系统，并分析了其噪声传

播 原 理［15］。 Shi 等［16］首 次 验 证 了 用 于 VLC 系 统 的

Gbit/s DFT-S-OFDM 的可行性。研究证明，DFT-S-

OFDM 方法可以提升系统的性能。但是当 VLC 系统

中非线性很高时，DFT-S-OFDM 的性能也会变差。

同时，复杂的非线性使得系统的数学推导变得比较困

难，因此可以通过机器学习的方法来降低非线性干扰。

文献［17］系统地研究了机器学习技术在 VLC 方面的

发展现状。Ma 等［18］为了减轻非线性效应，提出了一

种 K-means 聚类算法的四阶脉冲振幅调制（PAM-4）
VLC 系统，并证明了该聚类算法补偿非线性效应的

有效性。 Lu 等［19］提出了基于聚类算法的感知决策

（CAPD）来减轻多波段无载波幅度相位调制（Multi-
CAP）VLC 系统中的非线性失真，结果表明，与纯线

性均衡器的情况相比，测量的 BER 得到了有效提高。

Wu 等［20］通过仿真和实验研究了应用高斯混合模型

的水下 PAM-8 VLC 系统中的码间干扰问题。但以

上研究基本上是应用于低阶 PAM、Multi-CAP 等调

制方式，对高阶调制研究较少。并且上述的一系列工

作 并 没 有 针 对 DFT-S-OFDM 系 统 的 非 线 性 进 行

研究。

本文提出在 DFT-S-OFDM 系统中使用高斯混合

模型［21］聚类解调的方法，利用高斯混合模型（GMM）

对 DFT-S-OFDM 系统生成的数据进行聚类来完成接

收解调。并且在 LED 非线性信道下，进行了数值仿真

和性能分析。

2　基本原理

2. 1　DFT-S-OFDM 系统

如图 1 所示，在 DFT-S-OFDM 系统的发射端，长

度为 Q 的时域信号序列经过正交振幅调制（QAM）后

的信号序列为

x= [ x 0，x1，x2，⋯，xQ - 1 ]。 （1）
xq 为第 q 个时域信号。对时域信号序列进行长度

为 Q 的离散傅里叶变换（DFT）后，第 s个频域信号为

Xs =
1
Q ∑

q= 0

Q - 1

xq exp (- j2πsq
Q )，s= 0，1，⋯，Q - 1。 （2）

为了获得时域正实值信号，频域信号 Xs 经过厄米

特 对 称 后 映 射 到 长 度 为 N 的 频 域 子 载 波 上 ：X̄ =

é
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2 - 1
，0，X̄ *

N
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，⋯，X̄ *
2，X̄ *

1
ù

û
úúúú。 再 对 映 射

后的频域子载波序列 X̄进行长度为 N 的快速傅里叶逆

变换（IFFT）后，第 n 个时域信号为

x̄n = 1
N ∑

n = 1

N - 1

X̄ k exp ( j2πkn
N )，n = 0，1，⋯，N - 1。（3）

对时域信号 x̄n 进行添加循环前缀、串并变换、数

模转换、添加直流偏置等操作来驱动 LED 发射光信

号，可表示为

x̂n = x̄n + D， （4）
式中：x̂n 代表发送的第 n 个时域 DFT-S-OFDM 信号。

其中，D = k E{ }x̄n
2 ，设置的直流偏置为 10lg (k 2 +

1) dB，E{ x̄n
2}是 x̄n 的平均功率。在 VLC 系统中，LED

的非线性效应是造成信号失真的重要原因。其中，

LED 的非线性可以用 Rapps模型来描述，

In =
ì

í

î
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ï

f ( x̂n )

{ }1 + [ ]f ( x̂n ) /Imax

1/2a
，x̂n > 0

0，                                ， x̂n ≤ 0

， （5）

式中：In 为 LED 的电流；Imax 为最大通过电流；f ( x̂n)=

图 1　基于高斯混合模型的 DFT-S-OFDM 系统

Fig.  1　DFT-S-OFDM system based on Gaussian mixture model

x̂n /R，R 为归一化之后的阻值，R = 1；a 为 LED 的非线

性因子。那么可以定义非线性系数 β 为

β = 10lg ( I 2
max /σ 2)， （6）

式中：σ 2 是信号 x̂n 的功率。然后，非线性信号 In 经过加

性高斯白噪声信道得到

ŷn = In + w n。 （7）
式中：w n 为第 n 个点上的高斯噪声。

如图 1 所示，在 DFT-S-OFDM 接收端，对接收信

号进行与发射端操作对应的一系列逆操作，可以得到

DFT-S-OFDM 单载波信号 y。由于非线性效应，接收

的 信 号 y 会 产 生 非 线 性 失 真 。 图 2 为 β = 3 dB，

Eb ( opt )/N 0 = 30 dB 时，16QAM DFT-S-OFDM 接收信

号星座图。从星座图可以看出，信号产生了一定程度

相位和幅度上的失真。其中欧氏距离越大的星座点，

误差向量幅度（EVM）偏移越大。如果采用硬判决，欧

氏距离大的星座点误判概率就会比欧氏距离小的星座

点概率高。为了进一步降低 DFT-S-OFDM 系统的误

码率，本文应用基于 GMM 的聚类解调方法，将信号解

调问题看作一个机器学习任务用于 DFT-S-OFDM 系

统，使用 GMM 对接收的信号进行聚类解调代替传统

硬判决解调方法从而提升传输性能。

2. 2　高斯混合模型聚类原理

在提出的 GMM 中，每一个星座点对应 GMM 中

的 一 个 高 斯 分 布 。 如 图 2 所 示 ，16QAM DFT-S-

OFDM 信号星座图中 16 个星座点对应 GMM 中 16 个

高斯分布。其 GMM 为 16 个高斯分布的线性叠加。

要完成数据的 GMM 聚类解调，首先根据接收的单载

波信号 y来估计每一个星座点的高斯分布参数。然后

将单载波信号 y代入到估计的高斯分布中，计算其判

决到每一个星座点对应的概率。选择概率最大值的星

座点作为信号 y的判决结果。

对于长度为 J的 M - QAM 时域单载波信号 y，其星

座点可分为 M 个，即其 GMM 拥有 M 个高斯分布。

M - QAM 时域单载波信号 y 的 GMM 中包含三个参

数：各个高斯分布的均值 μm、方差 δm 和模型混合系数

αm。其中 αm 代表 GMM 中各个高斯分布所占比例，满

足以下条件：

∑
m = 1

M

αm = 1，       0 ≤ αm ≤ 1。 （8）

为了估计 GMM 的模型参数，本文定义了 GMM
的目标函数，即模型中 M 个高斯分布的线性组合，

p ( y|μ，δ)= ∑
m = 1

M

αm G ( )y|μm，δm ， （9）

式中：G ( y|μm，δm )代表第 m 个星座点的高斯分布。

GMM 聚类解调过程如下。

1） 初始化 GMM 参数 μ0、δ0 和 α0，并设置阈值 e。
求模型的似然函数并计算其对数，表示为

ln L (α，μ，δ)= ∑
j = 1

J

ln ∑
m = 1

M

αm G ( )yj |μm，δm ， （10）

式中：L (α，μ，δ)为模型的似然函数。

2） 定义一个隐式变量 rjm，它表明第 j 个数据 yj 是

由第 m 个星座点的高斯分布推导出的。可以将数据表

示为 ( yj，rj1，rj2，⋯，rjm )，j = 1，2，⋯，J。那么式（10）可

以改写为

ln L ( y，r|α，μ，δ )=∑
j= 1

J ( )∑
j= 1

J

rjm ln αm +∑
j= 1

J

rjm

é
ë
êêêê

ù
û
úúúú-ln ( )2π - 1

2 ln ( )δm - 1
2 ( )yj - μm

T ( )δm
-1 ( )yj - μm 。

（11）
本文使用期望最大化算法［22］来优化式（11）并估计

GMM 的参数。

3） 期望步骤。首先定义期望函数，表示为

H ( α，μ，δ，αi，μi，δi ) =E [ ln L ( y，r|α，μ，δ) |y，αi，μi，δi ]=

∑
m=1

M é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú∑

j=1

J

E ( )rjm ln αm+∑
j=1

J

E ( )rjm

é
ë
êêêê-ln (2π)- 1

2 ln (δm )- 1
2 ( yj-μm ) T (δm )-1 ( yj-μm ) ù

û
úúúú，

（12）
式中：根据隐式变量的条件概率分布可得

E ( rjm )= E ( rjm |yj，αi，μi，δi)=
αi

m G ( )yj |μi
m，δ i

m

∑
m = 1

M

αi
m G ( )yj |μi

m，δ i
m

。

（13）
4） 最大化步骤。

αi + 1，μi + 1，δi + 1 = arg max H ( α，μ，δ，αi，μi，δi )，（14）
对 H ( α，μ，δ，αi，μi，δi )求导数并令其导数为 0，即可得

到 αi + 1、μi + 1、δi + 1 分别表示为

图 2　 接 收 的 单 载 波 信 号 在 β = 3、Eb ( opt )/N 0 = 30 dB 下 的

16QAM 星座图

Fig.  2　16QAM constellation of received single carrier signal 
with β = 3 and Eb ( opt )/N 0 = 30 dB
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x̂n /R，R 为归一化之后的阻值，R = 1；a 为 LED 的非线

性因子。那么可以定义非线性系数 β 为

β = 10lg ( I 2
max /σ 2)， （6）

式中：σ 2 是信号 x̂n 的功率。然后，非线性信号 In 经过加

性高斯白噪声信道得到

ŷn = In + w n。 （7）
式中：w n 为第 n 个点上的高斯噪声。

如图 1 所示，在 DFT-S-OFDM 接收端，对接收信

号进行与发射端操作对应的一系列逆操作，可以得到

DFT-S-OFDM 单载波信号 y。由于非线性效应，接收

的 信 号 y 会 产 生 非 线 性 失 真 。 图 2 为 β = 3 dB，

Eb ( opt )/N 0 = 30 dB 时，16QAM DFT-S-OFDM 接收信

号星座图。从星座图可以看出，信号产生了一定程度

相位和幅度上的失真。其中欧氏距离越大的星座点，

误差向量幅度（EVM）偏移越大。如果采用硬判决，欧

氏距离大的星座点误判概率就会比欧氏距离小的星座

点概率高。为了进一步降低 DFT-S-OFDM 系统的误

码率，本文应用基于 GMM 的聚类解调方法，将信号解

调问题看作一个机器学习任务用于 DFT-S-OFDM 系

统，使用 GMM 对接收的信号进行聚类解调代替传统

硬判决解调方法从而提升传输性能。

2. 2　高斯混合模型聚类原理

在提出的 GMM 中，每一个星座点对应 GMM 中

的 一 个 高 斯 分 布 。 如 图 2 所 示 ，16QAM DFT-S-

OFDM 信号星座图中 16 个星座点对应 GMM 中 16 个

高斯分布。其 GMM 为 16 个高斯分布的线性叠加。

要完成数据的 GMM 聚类解调，首先根据接收的单载

波信号 y来估计每一个星座点的高斯分布参数。然后

将单载波信号 y代入到估计的高斯分布中，计算其判

决到每一个星座点对应的概率。选择概率最大值的星

座点作为信号 y的判决结果。

对于长度为 J的 M - QAM 时域单载波信号 y，其星

座点可分为 M 个，即其 GMM 拥有 M 个高斯分布。

M - QAM 时域单载波信号 y 的 GMM 中包含三个参

数：各个高斯分布的均值 μm、方差 δm 和模型混合系数

αm。其中 αm 代表 GMM 中各个高斯分布所占比例，满

足以下条件：

∑
m = 1

M

αm = 1，       0 ≤ αm ≤ 1。 （8）

为了估计 GMM 的模型参数，本文定义了 GMM
的目标函数，即模型中 M 个高斯分布的线性组合，

p ( y|μ，δ)= ∑
m = 1

M

αm G ( )y|μm，δm ， （9）

式中：G ( y|μm，δm )代表第 m 个星座点的高斯分布。

GMM 聚类解调过程如下。

1） 初始化 GMM 参数 μ0、δ0 和 α0，并设置阈值 e。
求模型的似然函数并计算其对数，表示为

ln L (α，μ，δ)= ∑
j = 1

J

ln ∑
m = 1

M

αm G ( )yj |μm，δm ， （10）

式中：L (α，μ，δ)为模型的似然函数。

2） 定义一个隐式变量 rjm，它表明第 j 个数据 yj 是

由第 m 个星座点的高斯分布推导出的。可以将数据表

示为 ( yj，rj1，rj2，⋯，rjm )，j = 1，2，⋯，J。那么式（10）可

以改写为

ln L ( y，r|α，μ，δ )=∑
j= 1

J ( )∑
j= 1

J

rjm ln αm +∑
j= 1

J

rjm

é
ë
êêêê

ù
û
úúúú-ln ( )2π - 1

2 ln ( )δm - 1
2 ( )yj - μm

T ( )δm
-1 ( )yj - μm 。

（11）
本文使用期望最大化算法［22］来优化式（11）并估计

GMM 的参数。

3） 期望步骤。首先定义期望函数，表示为

H ( α，μ，δ，αi，μi，δi ) =E [ ln L ( y，r|α，μ，δ) |y，αi，μi，δi ]=

∑
m=1

M é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú∑

j=1

J

E ( )rjm ln αm+∑
j=1

J

E ( )rjm

é
ë
êêêê-ln (2π)- 1

2 ln (δm )- 1
2 ( yj-μm ) T (δm )-1 ( yj-μm ) ù

û
úúúú，

（12）
式中：根据隐式变量的条件概率分布可得

E ( rjm )= E ( rjm |yj，αi，μi，δi)=
αi

m G ( )yj |μi
m，δ i

m

∑
m = 1

M

αi
m G ( )yj |μi

m，δ i
m

。

（13）
4） 最大化步骤。

αi + 1，μi + 1，δi + 1 = arg max H ( α，μ，δ，αi，μi，δi )，（14）
对 H ( α，μ，δ，αi，μi，δi )求导数并令其导数为 0，即可得

到 αi + 1、μi + 1、δi + 1 分别表示为

图 2　 接 收 的 单 载 波 信 号 在 β = 3、Eb ( opt )/N 0 = 30 dB 下 的

16QAM 星座图

Fig.  2　16QAM constellation of received single carrier signal 
with β = 3 and Eb ( opt )/N 0 = 30 dB
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。 （15）

5） 计算似然函数误差，当误差小于阈值 e 时，代表

模型收敛并结束迭代过程，反之，则代表模型不收敛，

重复步骤 3、4 直至模型收敛。

6） 选取概率最大值对应的星座点作为信号的判

决结果，即

Z = max rjm， （16）
式中：rjm 为信号 yj 判决为第 m 个星座点的概率。

3　结果和分析

本节对 GMM 聚类解调方法进行了数值仿真，给

出了在 LED 非线性信道下的数值结果和分析。DFT-

S-OFDM 系 统 性 能 使 用 误 码 率 和 比 特 光 信 噪

（Eb ( opt )/N 0）的关系来描述。其中，Eb ( opt ) 表示比特光能

量，N 0 为噪声功率谱密度。BER 根据发送和接收的二

进制数据进行计算。本文仿真参数设置如表 1 所示，

其中 FFT/IFFT 点数应为 2 的整指数，因此本文将其

设置为 1024。由于频域信号需要遵循厄米特对称和

首子载波为零才能在时域产生实数信号，因此 DFT/
IDFT 的点数为 511，即能够承载数据的子载波数为

511。 LED 调制带宽设定为 100 MHz。在仿真过程

中，DFT-S-OFDM 符号长度设定为 400 误码率性能即

可达到收敛。调制格式为 16、32 和 64QAM。根据文

献［7］中的研究，将 LED 非线性因子 a 设定为 2。本文

主要针对的是非线性的研究，所以直流偏置 D 设定为

固定值 11 dB。

图 3（a）为 16QAM DFT-S-OFDM 系统在不同非

线性系数 β 下，GMM 聚类解调方法与传统硬判决解调

方法的性能对比。在 β = 5 dB 时，GMM 聚类解调性

能与传统硬判决解调方法相当；在 β = 4 dB 时，GMM
聚类解调方法可提升约 0. 6 dB 的增益；当 β 降低为

3 dB（β 越低，LED 非线性越大）时，GMM 聚类解调方

法 的 增 益 可 达 2. 7 dB。 图 3（b）为 β = 5 dB，

Eb ( opt )/N 0 = 16. 8 dB 时 ，16QAM DFT-S-OFDM 在

7% 前向纠错阈值（7% FEC limit）下的星座图。图 3（c）
为 β = 4 dB，Eb ( opt )/N 0 = 18 dB 时 ，16QAM DFT-S-

OFDM 在 7% FEC limit 下的星座图。图 3（d）为 β =
3 dB，Eb ( opt )/N 0 = 21 dB 时，16QAM DFT-S-OFDM 在

7% FEC limit 下的星座图。对于 16QAM，随着 β 的降

低，GMM 聚类解调方法相较于传统硬判决解调方法

的优势更明显。可以看到，与传统硬判决解调方法不

同，GMM 聚类解调是根据每一类数据的高斯分布进

行的解调，相当于一种软解调方法。

图 4（a）为 32QAM DFT-S-OFDM 系统在不同非

线性系数 β 下，GMM 聚类解调方法与传统硬判决解调

方法的性能对比。当 β = 5 dB 时，GMM 聚类解调方

法与传统硬判决解调方法性能相当。当 β = 4 dB 时，

GMM 聚类解调方法可以获得 1. 7 dB 的性能提升。当

非线性系数 β 降低到 3 dB 时，32QAM DFT-S-OFDM
系统非线性失真非常严重，误码率性能严重恶化，达不

到 设 定 目 标 的 7% FEC limit，因 此 在 β = 3 dB、7% 
FEC limit 下 32QAM DFT-S-OFDM 系统测量不到其

SNR 增益。图 4（b）为 64QAM DFT-S-OFDM 系统在

不同非线性系数 β 下，GMM 聚类解调方法与传统硬判

决解调方法的性能对比。当 β = 5 dB 时，GMM 聚类

解调方法与传统硬判决解调方法性能相当。仅在

Eb ( opt )/N 0 = 30 dB 时，GMM 聚类解调方法可以获得约

0. 1 dB 的 性 能 提 升 。 与 16QAM 和 32QAM 相 比 ，

64QAM 的非线性失真更严重。当 β 降低到 4 dB 和

3 dB 时，在 7% FEC limit 下 64QAM DFT-S-OFDM
系统测量不到其信噪比（SNR）增益。图 5 为 DFT-S-

OFDM 系 统 在 不 同 调 制 阶 数 下 的 SNR 增 益 。 在

16QAM、β = 3 dB，7% FEC limit 下，系统可以获得约

2. 7 dB 的 SNR 增益；在 32QAM、β = 4 dB、7% FEC 
limit 下 ，系 统 可 以 获 得 约 1. 7 dB 的 SNR 增 益 ；在

64QAM、β = 5 dB、7% FEC limit 下，系统可以获得约

0. 1 dB 的 SNR 增益。随着调制阶数的增加，DFT-S-

OFDM 系统的 SNR 增益随之降低。因此，GMM 聚类

解调方法适用于 32QAM 及以下调制阶数的非线性

DFT-S-OFDM 系统。

表 1　基于 GMM 聚类解调的 DFT-S-OFDM 系统仿真参数

Table 1　Simulation parameters of DFT-S-OFDM system 
based on GMM cluster demodulation

Simulation parameter
DFT/IDFT points
FFT/IFFT points

LED modulation bandwidth /MHz
DFT-S-OFDM symbol

Modulation format
a （nonlinear factor）

D （direct current） /dB

Number
511

1024
100
400

16/32/64QAM
2

11
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图 4　非线性信道下 DFT-S-OFDM 系统性能。（a） 32QAM DFT-S-OFDM 系统在不同 β 值下的 BER 性能； （b） 64QAM DFT-S-

OFDM 系统在不同 β 值下的 BER 性能

Fig.  4　Performance of DFT-S-OFDM system in nonlinear channel.  (a) BER performance of 32QAM DFT-S-OFDM system with 
different β values; (b) BER performance of 64QAM DFT-S-OFDM system with different β values

图 3　非线性信道下 16QAM DFT-S-OFDM 系统性能。（a） 16QAM DFT-S-OFDM 系统在不同 β 下的 BER 性能； （b） β = 5 dB，

Eb ( opt )/N 0 = 16. 8 dB［图 3（a）位置Ⅰ］时 16QAM GMM 聚类解调星座图；（c） β = 4 dB，Eb ( opt )/N 0 = 18 dB［图 3（a）位置Ⅱ］时

16QAM GMM 聚类解调星座图； （d） β = 3 dB，Eb ( opt )/N 0 = 21 dB［图 3（a）位置Ⅲ］时 16QAM GMM 聚类解调星座图

Fig.  3　Performance of 16QAM DFT-S-OFDM system in nonlinear channel.  (a) BER performance of 16QAM DFT-S-OFDM system 
with different β values; (b) 16QAM GMM cluster demodulation constellation with β = 5 dB, Eb ( opt )/N 0 = 16. 8 dB at Ⅰ in 
Fig.  3(a); (c) 16QAM GMM cluster demodulation constellation with β = 4 dB, Eb ( opt )/N 0 = 18 dB at Ⅱ in Fig.  3(a); 

(d) 16QAM GMM cluster demodulation constellation with β = 3 dB, Eb ( opt )/N 0 = 21 dB at Ⅲ in Fig.  3(a)
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4　结 论

本文在 DFT-S-OFDM 系统中，使用 GMM 聚类

解调方法代替传统硬判决解调方法来提升系统的性

能，并且研究了误码率性能与每比特光信噪比之间的

关系。从仿真结果可以看出，在 LED 非线性信道下，

使用 GMM 聚类解调方法在 16QAM 和 32QAM 下分

别可以获得 0. 6 dB~2. 7 dB 和 0. 2 dB~1. 7 dB 的信噪

比增益。研究结果表明，高斯混合模型聚类解调方法

适用于 32QAM 及以下调制阶数的非线性 DFT-S-

OFDM 系统。
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