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基于幅度比值的低复杂度频偏估计算法

冯 婕 1 肖骏雄 1 韩纪龙 1 李 蔚 1 胡 荣 2 杨 奇 2 余少华 2

1华中科技大学武汉光电国家实验室 , 湖北 武汉 430074
2武汉邮电科学研究院光纤通信技术和网络国家重点实验室 , 湖北 武汉 430074

摘要 针对在任意阶正交幅度调制 (M-QAM)的相干光通信系统中发射激光器与本振激光器之间存在频率偏差的问

题，提出了一种基于幅度比值的低复杂度频偏估计算法。该算法先对接收信号做快速傅里叶变换 (FFT)，再利用所

获得的离散谱中主峰值与次峰值的关系进行频率插值，从而对频偏进行精确估计，大幅减少了运算复杂度。仿真

了算法在 20 Gbaud 16QAM 的单偏振传输系统中的性能，并与梯度下降法 (GD)和调频 Z变换 (CZT)的频偏估计算法

进行了对比，仿真结果显示，基于幅度比值的频偏估计算法性能不随被估计信号的频率分布而产生波动，而且与 3
次迭代的 GD算法和 CZT算法精度相当，但硬件复杂度降低了约 75%。
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Abstract A low comlexity frequency offset estimation algorithm based on amplitude ratio is proposed due to
the frequency offset between transmitter laser and local oscillator (LO) laser in coherent optical M- ary
quadrature amplitude modulation (M-QAM) systems. The proposed algorithm utilizes the relationship between
the maximum amplitude and the second largest amplitude of the signal spectrum to estimate the frequency
offset accurately, which reduces the computational complexity greatly. A coherent optical 20-Gbaud 16-QAM
transmission system with single polarization is simulated to investigate the performance of the proposed
estimator with respect to gradient descent(GD) and chirp Z-transform(CZT).The simulation results show that
the performance of proposed algorithm does not fluctuate with the distribution of signal frequency and can
achieve the very close performance to CZT and GD with three iterations. However, the computational
complexity is reduced by over 75% in comparision with algorithms based on CZT and GD with three iterations.
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1 引 言
随着光通信系统对数据速率越来越高的需求以及频谱资源的限制，采用数字信号处理与频谱效率高的
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调制格式：如任意阶正交幅度调制 (M-QAM)的相干光检测技术相结合的方法，因为能够以极小的代价在电

域补偿由光纤色散、偏振模色散及载波相位噪声等引起的信号失真，而受到人们广泛的关注 [1-4]。在实际的

光纤通信中，由于发射激光器和本振激光器之间存在频率偏差，使接收信号星座旋转，造成极大的误码率。

因此，需要在相干接收机中使用性能更好的频偏估计(FOE)算法来恢复光信号 [5-8]。

目前对于被广泛研究的适用于高阶 QAM的 FOE算法包括四次方快速傅里叶变换 (FFT)算法 [9]和基于符

号相位的 FFT算法 [10]。但是因为 FFT算法中存在能量泄漏和栅栏效应，使得这种方法具有很大的误差，并且

算法精度在很大程度上依赖于采样长度 N，N越大算法复杂度就越高。为了提高算法的有效性，Selmi等 [11]提

出两步估计的方案，第一步用较少的采样点数 N粗略地找出频率估计值，第二步用梯度下降 (GD)法找到 (逼
近)最大值。但是因为 GD算法的精度随迭代次数增加而提高，且对系统很多参数敏感，限制了其应用。Leng
等 [12]提出在第二步用调频Ｚ变换 (CZT)，该方法的性能与 3次迭代的 GD算法相当，而且能克服 GD算法对于

系统参数的敏感性，但是依然占用大量的数字信号处理硬件资源，不利于硬件的实现。

为了取得在不改变系统性能的前提下，占用资源更少的效果，本文将已经成功应用于雷达探测、桥梁振

动检测以及电子通信技术中对正弦波频率估计的离散傅里叶插值算法 (IpDFT)[13-14]，引入到相干光通信中对

高阶 QAM的信号频偏估计算法，即先借助最大谱线与第二大谱线的幅度比值来估计信号的实际频率位置，

并且在频率偏差较小时，对算法做了改进。仿真分析了该算法在 20 Gband单偏振 16QAM系统中的性能，并

与 GD、CZT算法在频率估计精确度和硬件复杂度方面做了对比。

2 算法原理
在不考虑非线性效应、完全补偿色散和偏振模色散的情况下，载波恢复单元第 n个接收到的信号可以表

示为

Sn = An exp[j(θp,n + 2πΔfnT s)] + n0 , (1)
式中 An 是 M-QAM 的调制信息是复数形式；θp,n 是激光器的相位噪声满足维纳过程，其均值为零，方差为

σ2
θ = 2πΔvT s ，其中 Δv 与激光器的线宽有关；Δf 为本振激光器与发射端激光器的频率偏移；T s 为符号周期；

n0 为加性噪声。

图 1 频偏估计原理框图

Fig.1 Schematic diagram of frequency offset estimation
图 1为频偏估计原理框图，Δf ̂ 为频偏估计值。第一步利用较少的点 N对接收到的信号 4次幂之后做

FFT，找到频谱峰值对应的频率值作为粗估计 [11]；第二步的 IpDFT算法是利用最大谱线及次大谱线的幅度比

值得到更精确的频偏值，并且在频偏较小时，对算法做改进。

首先对接收到的信号作 4次方运算，可以表示为

S4
n = A exp[j2π(4ΔfnT s + 4θp,n)] + en , (2)

对于 M-QAM信号（调制阶数大 4），A = E[A4
n] ≠ 0 是常数；en 是 A4

n 与其均值 E[ ]A4
n 之差，其均值为 0，可以视为

噪声 [11]。这样 S4
n 就可以看做是一个幅值为常数，频率为 4Δf ，并且含有均值为 0的加性噪声的信号。为了简

化理论分析，暂时忽略加性噪声和相位噪声，因此(2)式可改写为

S4
n = A exp[j2π4ΔfnT s)] , (3)

由(3)式知，4次方后的QAM信号类似于正弦波，但含有噪声，而在进行 4次方之前，因为 An 是随机调制的符号，

其概率平均为 0，即 E[An] = 0 。对 16QAM信号而言，An ∈ {±1 ± j, ±1 ± 3j, ±3 ± j, ±3 ± 3j} ，4次方之后 A = -68 ，(3)式
为正弦波。图 2是 16 QAM信号 4次方前后的频谱分布，其中，Δf = 0.5 GHz ，符号率为 20 GS/s 。可以观察到在

f = 4Δf = 2 GHz 处出现一个明显的最大值，即 4次方之后就使得信号中噪声功率下降，并突出了有用信息。而

对于非方形的 QAM信号，例如 32QAM，虽然其 4次方之后信号均值也是非零的，但是因为 4次方之后的星座点
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比较分散，频谱中的有用信息被噪声淹没，因此非方形的 QAM信号不适用于此方法。

图 2 16QAM信号(a) 4次方前频谱和(b)4次方之后频谱

Fig.2 Spectra of 16QAM signals (a) before biquadrate and (b) after biquadrate
对于有 N个点的序列 S4

n 而言，计算其 DFT如下：

Y (k) = A
sin[π(4ΔfNT s - k)]

sin[π(4ΔfNT s - k)/N ]∙ exp[jπ(4ΔfNT s - k) (N - 1)
N

],k = 0,1,2, ...,N, (4)
式中 Y (k) 幅度最大值处的离散频率坐标记做 k0 ，k0 = int[ ]4ΔfNT s ，int[ ]x 表示取最接近 x的整数，于是第一步

粗估计出的频偏为 Δf ̂0 = k0
4NT s

。

但由于 FFT得到的是离散频率值，频率的分辨率限制了估计精度，而估计精度又依赖于采样点数 N，增

大 N就意味着运算量的大大提高。因此为了避免由于 FFT的栅栏效应引起频谱泄漏，并且减少运算复杂度，

文献 [11]和 [12]分别用不同的方法对上述估计出的频偏做了进一步的估计。本文为了提高算法的稳定性，同

时减少硬件的复杂度，第二步用 IpDFT算法来校正频偏。

由(4)式知，对于 N ≫ 4ΔfNT s - k ，在幅度最大的 k0 处，Y (k) 的幅度可以近似表示为

B0 = ||Y (k0) = NA ||sin(πδ)
π || δ

, (5)
式中 δ = (4Δf - kΔfres)/Δfres 为信号频率与其 DFT幅度最大处对应频率的相对偏差，Δfres = 1/(NT s) 表示 DFT的频

率分辨率。在紧邻 k0 的左侧和右侧的两条谱线的幅值分别记为 B L和BR ，对应的频率索引值为 k1 = k0 - 1或

k1 = k0 + 1，令 B1 = max(B L ,BR) ，计算得

B1 = ||Y (k1) = NA ||sin(πδ)
π（1 - |δ|）, (6)

由(5)和(6)式可得

|δ| = B1
B1 + B0

, (7)
δ 的符号可根据 k1 的位置而确定，即

δ = { |δ|, |Y (k0 + 1)| ≥ |Y (k0 - 1)|
-|δ|, |Y (k0 + 1)| < |Y (k0 - 1)| . (8)

显然，DFT系数幅度最大值 B0 和次大值 B1 都位于 sinc函数的主瓣内，当 δ 接近 0时，B1 较小，与最大谱

线另一侧第一旁瓣内的谱线幅度 B2 接近，B2 的位置是 k2 = k1 ± 1 。通常在没有噪声干扰的情况下始终有

B1 > B2 ，但是在实际的系统中，因为噪声一直存在，导致 || δ 较小时，B1和B2 非常接近，会发生 B1 < B2 的情况，

这时 δ 的符号判断错误，从而造成插值方向错误带来频率估计 2δΔfres 的误差。通过多次仿真之后发现当信

号频率位于离散傅里叶变换两个相邻量化频率点的中心区域时，算法精度很高，而当 |δ| < 1/3 时，可能出现插

值方向错误而带来更大的误差。

下面将对于 |δ| < 1/3 时，对 IpDFT算法进行改进。

在 sinc函数的主瓣，当 k变化很小时，频谱值却变化相对较大。于是分别定义 k+0.5 = k0 + 0.5 和 k-0.5 = k0 - 0.5 ，
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利用公式 Y ( f ) = 1
N∑n = 0

N - 1
S4

n exp(-j2πfnT s) (其中 f 表示连续频率 f ∈ [-1/2T s, 1/2T s] )计算出 Y (k+0.5) 和 Y (k-0.5) 。更新

B0和B1 ：

B′
0 = max( ||Y (k+0.5) , ||Y (k-0.5) ) , (9)
B′

1 = min( ||Y (k+0.5) , ||Y (k-0.5) ) . (10)
因为当 Δf 靠近最大谱线

k0
4NT s

时，Y (k0 - 1) 和 Y (k0 + 1) 的幅度较小，而 Y (k+0.5) 和 Y (k-0.5) 的幅度相对较大，

所以它们的抗噪声能力也更大。因此为改善频率估计性能选择用 |Y (k+0.5)| 和 |Y (k-0.5)| 进行插值，此时 || δ′ 是

B′
0 的位置偏离实际最大频谱所对应位置的值，同理可计算得

|δ′| = B′
1

B′
1 + B′

0
, (11)

于是在 |δ| < 1/3 时，δ 可由 || δ′ 得到，

δ = {0.5 - |δ′|, |Y (k0 + 0.5)| ≥ |Y (k0 - 0.5)|
|δ′| - 0.5, |Y (k0 + 0.5)| < |Y (k0 - 0.5)| , (12)

最后，得到频偏估计值 Δf ̂ 为
Δf ̂ = (k0 + δ)Δfres /4 . (13)

整个算法的具体步骤总结为：1) 对接收的信号 Sn 进行 4次方运算；2) 由 FFT搜索到 S4
n 最大频谱处的频

率值 Δf0 = k0
4NT s

；3) 由 (5)~(8)式计算 δ ；若 |δ| > 1/3 ，频率的估计值可由 (13)式得到；若 || δ < 1/3 ，计算 Y (k+0.5) 和
Y (k-0.5) ，再通过(9)~(12)得到(13)式频率估计值。

3 仿真分析
为了研究所提出频偏估计算法的性能，搭建了一个 20 Gbaud的 16QAM单偏振系统，对 GD和 CZT算法也

进行了同等环境下的仿真，并对三种算法做了对比分析。其中 M 点 N2 个符号的 CZT 参数设置为 M=32，
N2 = N -M + 1，在第二步精细搜索时频谱估计的范围为 [k0Δfres - 2Δfres,k0Δfres + 2Δfres] ，频谱分辨率与文献[12]中
的设置相同，为 4Δfres /M 。GD设置为三次迭代，这样设置的原因是三次迭代的GD与 CZT有着接近的算法复杂

度和性能。

由于在原理分析时，为了简化过程，忽略了相位噪声和放大自发辐射(ASE)噪声，所以仿真了不同的线宽条

件下的算法性能与信噪比(SNR)的关系。图 3为在线宽 LW分别为 0.1、0.5、2 MHz的情况下，算法归一化方差(定
义为 E[|ΔfT̂ s - ΔfT s|2] 与信噪比关系的仿真结果。仿真时，令符号长度为 1024，频偏值在[-2.4 GHz，2.4 GHz]范

图 3 GD、CZT与 IpDFT算法估计值在不同线宽条件下归一

化方差与信噪比的关系

Fig.3 Normalized variance of CZT, GD and IpDFT versus SNR
with different linewidths

图 4 GD、CZT与 IpDFT算法估计值在不同符号长度条件下

归一化方差与信噪比的关系

Fig.4 Normalized variance of CZT, GD and IpDFT versus SNR
with different N
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围内随机取值，且每个信噪比下都进行了 5000次仿真。从图中可以看到，在线宽为 0.1、0.5、2 MHz的条件下，

三种算法的精度都分别可以达到 10-9, 10-8，10-7。由此可以得出，在不同线宽条件下，三种算法的性能相当。

图 4是在不同符号长度的情况下，三种算法精度与信噪比的关系。令线宽为 100 kHz，其他条件不变。从

图中可以看到在符号长度N为 1024和 2048的情况下，三种算法的性能也十分接近。在符号长度为 512的情况下，

由于符号数的减少使得GD的性能相对于 CZT而言有轻微的劣化，所提出的算法精度在 CZT与GD的精度之间。

图 5比较了三种算法归一化方差与频偏的关系。令符号长度为 1024，其他条件不变。从图中可以看出

GD算法的性能随着频偏的变化出现振荡，这是由于 GD算法的步长与频率偏移有着选择性，至目前为止都

没有一种可以遵循的固定公式来寻找最合适的步长与迭代次数。CZT和所提出的算法，在整个频率估计范

围内都有着较好的稳定性，虽然 CZT有着固定的计算公式，但是其算法复杂度依然很高，而所提出的算法可

以在大量减少运算复杂度的情况下达到和 CZT所具有的相当的性能。

图 5 GD、CZT与 IpDFT算法估计值在归一化方差与频偏的关系

Fig.5 Normalized variance of CZT, GD and IpDFT versus frequency offset Δf

4 硬件复杂度分析
在频偏估计中，算法的运算量是决定其能否应用于实际传输系统中的关键，因此硬件复杂度同估计精

度一样都是人们研究的重点。对于 d 次迭代 N 个符号长度的 GD算法，所需要的实数乘法次数为

XMul, GD = 12dN, (14)
对于M点 N2个样值的 CZT算法而言，其实数乘法次数为 [12]

XMul, CZT = (106/9 + 4/3 lb N + 2 lbM ) × N + 14 + (-1)lb N - 8M, (15)
式中 N = N2 +M - 1。本文所提出的算法在 N个样点的情况下，所需的乘法次数为

XMul, IpDFT = {10, |δ| > 0.3
8N + 20, |δ| ≤ 0.3 , (16)

式中一次除法认为需要 10次乘法 [15]。

表 1列出了三种不同的 FOE算法在第二步中对于实数乘法需求量的对比。从表中可以得到相比于 GD
和 CZT，本文所提出的算法运算复杂度在运算量最大的情况下也不到 GD和 CZT运算复杂度的四分之一，而

在 || δ 较大时，算法复杂度甚至可以忽略不计。由此可见，所提出算法可以大幅降低运算复杂度。

表 1 不同 FOE算法硬件复杂度对比

Table 1 Comparison of the hardware complexities for different FOE algorithms
N

512
1024
2048

XMul, GD (d=3)
18432
36864
73728

XMul, CZT

10752
35713
74395

XMul, IpDFT

4098
8196
16386

5 结 论
提出了一种基于幅度比值的 FOE 算法，并通过仿真研究了该算法在 20 Gbaud 16QAM 系统中的性能。
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对比分析了基于 IpDFT、GD和 CZT三种不同的频偏估计算法的频率估计精确度和硬件复杂度。仿真结果显

示，提出的基于幅度比值的频偏估计算法能获得与 CZT和三次迭代的 GD相当的估计精度，但是算法的复杂

度却降低了约 75%。算法在低硬件复杂度情况下，可实现高的频率估计性能，在未来高速相干光通信领域

具有重要的应用价值。
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