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摘要　针对基于高阶正交幅度调制(QAM)的大线宽相干光正交频分复用(COＧOFDM)系统,提出了一种基于时域

和频域卡尔曼滤波(KF)联合估计的相位噪声补偿算法.所提算法在发射端插入时域训练符号和导频序列,在接

收端基于训练符号进行频域卡尔曼滤波后得到信道估计值,进行时域扩展卡尔曼滤波(EKF)后得到相位噪声粗略

估计值.时域相位噪声估计值为复数值,为获得较好的补偿效果,根据导频序列数目将每个OFDM符号分割为若

干个亚符号.在导频序列处进行时域EKF,通过在每个亚符号最后一个导频处进行线性插值,得到每个采样点的

相位噪声粗略估计值.对粗略相位噪声补偿后的频域数据进行预判决,并对时域相位噪声进行精细补偿.采用所

提算法对传输速率为５０Gbits－１、传输距离为１００km的COＧOFDM系统进行了数值模拟,结果表明所提算法与

其他方法相比取得了较好的补偿效果.对于激光器线宽为１MHz(１６QAM)和８００kHz(３２QAM)的COＧOFDM
系统,误码率可达前向纠错上限.
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Abstract　AphasenoisecompensationalgorithmbasedonjointestimationofKalmanfiltering KF intimeand
frequencydomainsisproposedaimingathigherＧorderquadratureamplitudemodulation QAM basedincoherent
opticalorthogonalfrequencydivisionmultiplexing COＧOFDM systemwithlargelinewidth敭Trainingsymbolsand
pilotsequencesintimedomainaresetinthetransmitter敭FrequencydomainKalmanfilteringiscarriedoutbasedon
trainingsymbolsatthereceiver andchannelestimationvalueisobtained敭Roughestimatevalueofphasenoiseis
obtainedwithtimedomainextendedKalmanfiltering EKF 敭Theestimationvalueofphasenoiseintimedomainis
plural andinordertoobtainbettercompensationresults everyOFDMsymbolisdividedintoseveralsubＧsymbols
accordingtothenumberofpilotsequences敭TimedomainEKFiscarriedoutatthepositionsofpilotsequences敭
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Roughestimationvalueofphasenoiseofeverysamplingpointisobtainedwithlinearinterpolationatthelastpilotof
everysubＧsymbol敭Predecisionoffrequencydomaindataafterroughphasenoisecompensationandtimedomain
phasenoisefinecompensationarecarriedout敭Numericalsimulationisperformedbytheproposedalgorithmfor
COＧOFDMsystemwithtransmissionrateof５０Gbits－１andtransmissiondistanceof１００km敭Resultsshowthat
thecompensationresultsachievedbytheproposedmethodarebetterthanthatofothermethods敭WhenCOＧOFDM
systemiswith１６QAMandalaserlinewidthof１MHzorwith３２QAMandalaserlinewidthof８００kHz biterror
ratecanreachtheupperlimitofforwarderrorcorrection敭
Keywords　opticalcommunications coherentopticalorthogonalfrequencydivisionmultiplexing phasenoise 
subＧsymbol extendedKalmanfiltering higherＧorderquadratureamplitudemodulation
OCIScodes　０６０敭１６６０ ０６０敭２３３０ ０６０敭２３６０ ０６０敭４５１０

１　引　　言
相干光通信采用先进的调制格式和复用技术,结合数字信号处理技术极大地提高了频谱效率,并得到了

快速发展.在相干光通信接收端,光纤色散和偏振模色散等传输损伤可通过数字信号处理在电域得到有效

均衡.发射端激光器与本地振荡激光器之间相位噪声的补偿(又称为载波相位估计或恢复)已成为接收端数

字信号处理的重要相关问题[１Ｇ２].将正交频分复用(OFDM)技术与相干光通信技术相结合的相干光正交频

分复用(COＧOFDM)系统具有良好的抗色散能力和高频谱效率,已成为长距离高速通信系统和光接入网等

领域备受关注的技术之一[３Ｇ１１].与相干光通信中其他调制格式相比,OFDM符号周期更长,更易受到激光器

相位噪声的影响[１２Ｇ１８].COＧOFDM系统相位噪声分为公共相位噪声(CPE)和载波间干扰(ICI)相位噪声.
前者引起星座图旋转,每个OFDM符号频域数据旋转同样的角度,故称为公共相位噪声;后者源自子载波间

的干扰,引起星座图发散.

COＧOFDM系统的相位噪声算法总体可分为３种:１)插入导频和训练符号进行最小二乘(LS)估
计[１２,１９Ｇ２２],该方法虽增加了额外开销,但能够避免相位噪声估计中相位周跳的问题,也有研究者通过插入射

频导频进行相位噪声补偿,但降低了频谱利用率;２)判决反馈估计算法[１９,２３Ｇ２６],该算法的频谱利用率高,但受

限于符号错误判决的传播问题;３)盲相位噪声估计算法[２７Ｇ３０],该算法不使用或者使用很少几个导频,不对符

号的估计值进行预判决,因此频谱利用率最高,且不会出现符号错误判决的传播问题,但该方法在噪声方差

较大时的补偿效果并不理想.在高速长距离传输COＧOFDM系统中采用较窄线宽的激光器(１００kHz左

右)及较低阶的正交幅度调制 (QAM)并采用上述相位噪声补偿算法时,无论CPE还是载波间干扰(ICI)
相位噪声都能得到较好的补偿.在COＧOFDM 系统中,激光器线宽增加时,相位噪声方差会显著增加.
采用高阶QAM时,其星座点的分布更易受到相位噪声的影响.鉴于此,大多数相干光 OFDM 系统一般

采用１６QAM,且需要采用昂贵的外腔激光器(ECL)作为光源,光源线宽小于１００kHz,因此接收端相位噪

声方差较小.
当COＧOFDM应用于接入网或城域网中时,需考虑系统的造价和带宽等问题.线宽小于１００kHz的外

腔激光器价格昂贵,会显著增加系统对激光器线宽的容忍度,极大地降低了系统的造价.采用高阶QAM可

以节约接入网或城域网中系统有限的带宽资源.Liu等[２２]提出了伪导频辅助的正交基展开盲ICI相位噪声

补偿算法,并将该算法应用于相干时分复用、正交频分复用无源光网络中,以抑制ICI相位噪声;当激光器线

宽为７００kHz时,在１６QAM下仍可取得较好的效果.任洪亮等[３０]把OFDM符号划分为亚符号,并结合判

决反馈提出一种大线宽系统的盲相位噪声算法,当激光在５０Gbits－１COＧOFDM 系统中传输１００km且

１６QAM激光器的线宽为７００kHz时,可达到前向纠错(FEC)上限.以牺牲算法复杂度为代价提高激光器

线宽容忍度的范围非常有限,说明LS估计在大线宽条件下很难提高估计精度.卡尔曼滤波是利用系统状

态方程在加性高斯白噪声系统中对系统状态进行最优估计的算法[３１Ｇ３４].针对激光器相位噪声的维纳过程模

型,研究者提出了基于卡尔曼滤波的 COＧOFDM 相位噪声补偿算法,但并未针对大线宽和高阶调制

COＧOFDM系统进行研究[３５Ｇ３６].
本文提出了一种基于时域和频域扩展卡尔曼滤波(EKF)的联合估计算法,用于大线宽和高阶

QAMCOＧOFDM系统的相位噪声补偿.该算法在发射端OFDM帧开始处插入若干个训练符号,对每个时
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域OFDM符号周期性地插入导频序列,该过程并未显著降低频谱利用率.该算法先在接收端对训练符号进

行频域卡尔曼滤波并估计信道转移函数,再应用符号内频域平均算法(ISFA)进行精确优化,以完成信道均

衡.针对大线宽和高阶调制COＧOFDM系统的特点,对CPE的补偿较易实现,CPE补偿的关键在于ICI相

位噪声补偿.在时域进行的相位噪声估计分为粗略相位噪声补偿和精细相位噪声补偿.在粗略相位噪声补

偿过程中,基于导频序列在时域进行扩展卡尔曼滤波,得到的相位噪声估计值为复值,且存在相位噪声及幅

度噪声,因此在每个导频序列处进行插值对补偿幅度噪声的效果不佳.所提算法将每个OFDM符号分割为

若干个亚符号,将导频序列均匀分布在亚符号内,在每个亚符号内的最后一个导频序列之间进行相位估值的

线性插值,得到每个时域采样点的粗略相位噪声估计值,该算法较其他方法取得了较好的补偿效果.对粗略

相位噪声补偿后的频域数据进行预判决,在预判决之前用一种无判决的AvgＧBL算法有效抑制符号判决错

误.将预判决后的频域数据变换到时域,用时域扩展卡尔曼滤波可求出每个采样点的相位噪声估值,并进行

精细相位噪声补偿.基于传输速率为５０Gbits－１、传输距离为１００km的COＧOFDM 系统进行仿真验证,
结果表明在激光器线宽为１MHz(１６QAM)和７００kHz(３２QAM)两种情况下,在激光器线宽为７００kHz的

系统中,经过相位噪声补偿后的误码率可达FEC上限.与相应LS估计算法和粗略估计中在每个导频序列

处插值的方法相比,所提算法取得了良好的补偿效果.该算法可用于COＧOFDM 系统中,降低了对激光器

线宽的要求,极大地节约了系统成本,采用高阶QAM有效节省了系统带宽,对COＧOFDM系统在长距离接

入网或城域网中的应用具有重要意义.

２　算法原理
在COＧOFDM系统中,发射端第i个OFDM符号的第n 个时域采样点xi,n经过信道传输时,受到相位

噪声和高斯白噪声影响后到达接收端,其时域信号可表示为

yi,n ＝exp(jφi,n)(xi,n∗hi,n)＋mi,n, (１)
式中∗表示卷积运算;hi,n为信道冲激响应;mi,n为高斯白噪声;φi,n为激光器相位噪声,可表示为

φi,n ＝φi,n－１＋Δφ, (２)
式中Δφ 为随机变量,其分布服从正态分布,即Δφ~N(０,２πΔf/fs),其中Δf为发送端和接收端激光器的

线宽总和,fs为对OFDM信号进行数模转换的采样频率.对(１)式进行快速傅里叶变换(FFT),得到接收端

第i个符号的第k个子载波的频域信号为

Yi,k ＝Ii,０Hi,kXi,k ＋ ∑
Nf－１

l＝０,l≠k
Ii,k－lXi,lHi,l ＋Wi,k, (３)

式中 Hi,k、Xi,k分别为hi,k和xi,k的傅里叶变换;Ii,k为相位噪声的傅里叶变换,可表示为

Ii,k ＝
１
Nf
∑
Nf－１

n＝０
exp(jφi,n)exp－j

２π
Nf

knæ

è
ç

ö

ø
÷ , (４)

式中Nf为子载波个数;Ii,０为CPE,即每个OFDM符号所有子载波都旋转相同的相位角度后相位噪声的傅

里叶变换.(３)式中第２项即为ICI相位噪声,它使得星座图发散.实际上CPE为每个OFDM符号内的相

位噪声时域平均值,COＧOFDM算法可较好地补偿CPE相位噪声.所提出的基于卡尔曼滤波的相位噪声补

偿算法可应用在大线宽高阶QAM系统中,以补偿ICI相位噪声.
用于COＧOFDM接收端的基于EKF的相位噪声算法原理如图１所示,信道均衡后进行粗略相位噪声

补偿,最后进行精细相位噪声补偿.

２．１　信道估计

在频域进行信道均衡,具有前Np个训练符号,信道均衡前接收到的第i个符号的第k 个子载波的频域

数据可表示为

R′i,k＝Hi,kCi,k ＋ξ,i＝０,,Np－１, (５)
式中Ci,k为发送端导符号中第i个OFDM符号的第k 个子载波的频域数据,ξ为系统噪声.在LS信道估

计中,忽略系统噪声ξ,则信道转移函数 HLSi,k＝R′i,k/Ci,k(R′i,k为信道均衡前接收到的第i个OFDM 符号

的第k个子载波的频域数据),但大线宽COＧOFDM系统中的估计值受噪声影响很大,具有较大误差.考虑
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图１ 提出的基于EKF的相位噪声补偿算法框图

Fig．１ BlockdiagramofproposedphasenoisecompensationalgorithmbasedonEKF

到Np个训练符号中第k个子载波信道函数随时间缓慢变化,对其进行卡尔曼滤波(KF),滤除其中较大的噪

声,以得到信道转移函数的精确估计.
分别构建系统方程和量测方程:

HKFi,k ＝HKFi－１,k
, (６)

HLSi,k ＝HKFi,k ＋mi,k, (７)
式中 HKFi,k为经过KF处理的信道转移函数,mi,k为量测噪声.

KF的计算分为以下５个步骤:

１)确定初始条件,第０个符号的第k个子载波的初始值为

ĤKF０,k ＝HLS０,k
, (８)

P０,k ＝σ２, (９)
式中P０,k为协方差矩阵P 中的元素,σ２＝２πΔf/fs,其中Δf 是发射端和接收端激光器的线宽之和,fs为

OFDM基带信号数模转换的采样速率;

２)利用方程

ĤKFi/(i－１),k ＝ĤKFi－１,k
(１０)

和

Pi/(i－１),k ＝Pi－１,k ＋Qi－１,k (１１)
进行状态预测和协方差预测,其中Qi－１,k为过程噪声的协方差矩阵Q 中的元素;

３)计算卡尔曼增益,计算式为

Ki,k ＝Pi/(i－１),k [Pi/(i－１),k ＋Ri,k]－１, (１２)
式中Ki,k为卡尔曼增益,Ri,k为量测噪声的协方差矩阵R 中的元素;

４)利用计算式

ĤLSi/(i－１),k ＝ĤKFi/(i－１),k
(１３)

和

vi,k ＝HLSi,k －ĤLSi/(i－１),k
(１４)

计算量测估计值,其中vi,k为实际观测值与预测值之间的误差;

５)利用方程

ĤKFi,k ＝ĤKFi/(i－１),k ＋Ki,kvi,k (１５)
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和

Pi,k ＝(１－Ki,k)Pi/(i－１),k (１６)
更新状态和协方差矩阵,其中下标i/(i－１),k 表示用第i－１个OFDM 符号的第k 个子载波估计第i个

OFDM符号的第k个子载波,并将下标i/i,k简记为i,k.
上述方法在得到第２个符号的第k个子载波的KF信道转移函数估计值后,返回至第２步继续进行下

一个OFDM符号的第k个子载波的信道估计,处理完所有导符号的第k 个子载波的信道估计,则进行下一

个子载波信道估计精确值的卡尔曼滤波.第Np个导符号经KF处理得到所有子载波信道转移函数估计值,
其第k个子载波可表示为 ĤKFNp,k

.ISFA算法在不增加训练符号的前提下,考虑了频域邻近子载波的信道

估计干扰,提高了LS信道估计的精度.采用ISFA对KF得到的第 Np个导符号的所有子载波的信道转移

函数进行进一步计算,则第k个子载波的信道转移函数 Ĥk 可表示为[７]

Ĥk ＝
１

min(Nf,k＋m)－max(１,k－m)＋１ ∑
min(Nf,k＋m)

p＝max(１,k－m)
ĤKFNp,p

, (１７)

式中m 为参与信道估计的相邻子载波信道数.

２．２　粗略相位噪声估计

信道中Np个训练符号之后为Ns个OFDM 数据符号,对接收端的数据符号进行信道均衡后,得到第i
个OFDM符号的第k个频域数据为

Ri,k ＝R′i,k
Ĥk

,i＝０,,Ns－１. (１８)

　　对频域均衡后的第i个OFDM频域数据进行快速傅里叶逆变换(IFFT),则接收端经信道均衡的导频

序列和发射端相应的导频序列满足

ri,n ≈exp(jφi,n)xi,n ＋mi,n,n＝０,１,２,Nf－１, (１９)
式中mi,n为第i个OFDM符号的第k个时域采样点的量测噪声,Nf为子载波个数.(１８)、(１９)式将信道均

衡和噪声影响视为２个独立过程.严格来说,仅在频域信道转移函数为１(即时域信道冲击响应为狄拉克函

数)时才能由(１)式得出(１９)式[３１Ｇ３３];根据文献,存在经验公式[(１９)式]时φi,n为复值[１,３７].每个时域采样点

对应一个随机的复值相位噪声φi,n,因此相位噪声补偿即为此相位噪声的估计值.
图２为粗略相位噪声估计中 OFDM 符号的亚符号划分及其导频序列分布,每个 OFDM 数据符号有

Nf个时域采样点,其采样点编号为{０,１,２,,Nf－１}.将每个OFDM符号在时域划分成Nb１个亚符号,则
每个亚符号的数据采样点数S＝[Nf/Nb１],其中[A]表示小于A 的最大整数.为简单起见,假设每个亚符

号都有整数个相等的采样点数S.设一个OFDM符号内的时域导频序列总数为Nfp,并且时域导频序列平

均分布在每个亚符号内,则每个亚符号内的导频序列数目NL＝[Nfp/Nb１].因此定义集合L＝{l０,l１,,

ln,,lNL－１}是{０,１,２,,S－１}的子集,将发送端第i个符号的第q 个亚符号中第ln 个时域采样点xi,ln

作为导频序列.在导频序列位置,(２)、(１９)式可分别重新表示为

φi,qS＋ln ＝φi,qS＋ln－１＋wi,qS＋ln－１
,q＝０,１,,Nb１－１, (２０)

ri,qS＋ln ＝xi,qS＋lnexp(jφi,qS＋ln)＋mi,qS＋ln,q＝０,１,,Nb１－１, (２１)
式中ri,qS＋ln 为接收端信道均衡后第i个OFDM符号的第q 个亚符号中第ln 个采样点数据,wi,qS＋ln－１为过

程噪声.

图２ 粗略相位噪声估计中OFDM符号的亚符号划分及其导频序列分布

Fig．２ SubＧsymbolpartitionandpilotsequencedistributionofOFDMsymbolincoarsephasenoiseestimation
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　　将(２０)、(２１)式分别作为KF的量测方程和系统方程,量测噪声mi,n和过程噪声wi,n均为均值为零的高

斯白噪声,设其协方差矩阵分别是R 和Q.(２０)式为关于φ 的非线性方程,应用EKF对量测方程和系统方

程进行泰勒级数展开并略去高阶非线性项,可得

Ai,qS＋ln ＝
∂ri,qS＋ln

∂φi,qS＋ln φi,qS＋ln ＝φ̂i,qS＋ln/qS＋ln－１

＝jxi,qS＋lnexp(φ̂i,qS＋ln/qS＋ln－１
)

Φi,qS＋ln ＝
∂φi,qS＋ln

∂φi,qS＋ln－１ φi,qS＋ln－１
＝φ̂i,qS＋ln－１

＝１

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ï
ï

, (２２)

式中Ai,qS＋ln 为量测矩阵A 中第i行、第qS＋ln 列元素,Φi,qS＋ln 为量测矩阵 Φ 中第i行、第qS＋ln 列

元素.
对一个亚符号进行EKF时,可分为５个步骤:

１)确定初始条件,第０个符号的第０个亚符号中第l０ 个采样点初始值为

φ̂０,l０ ＝０, (２３)

P０,l０ ＝０, (２４)

第i个 OFDM符号的第q个亚符号中第ln 个采样点初始值为

φ̂i,qS＋ln ＝φ̂i,qS＋ln－１
, (２５)

Pi,qS＋ln ＝σ２＋Pi－１,qS＋ln－１
, (２６)

式中Pi,qS＋ln 为协方差矩阵P 中的元素,σ２＝２πΔf/fs;

２)利用方程

φ̂i,qS＋ln/qS＋ln－１ ＝φ̂i,qS＋ln－１
(２７)

和

Pi,qS＋ln/qS＋ln－１ ＝Pi,qS＋ln－１ ＋Qi,qS＋ln－１
(２８)

进行状态预测和协方差预测,其中Qi,qS＋ln－１为过程噪声的协方差矩阵Q 中的元素;

３)计算卡尔曼增益,计算式为

Ki,qS＋ln ＝Pi,qS＋ln/qS＋ln－１AH
i,qS＋ln (Ai,qS＋lnPi,qS＋ln/qS＋ln－１AH

i,qS＋ln ＋Ri,qS＋ln)－１, (２９)
式中上标H表示共轭转置;

４)计算量测估计值

r̂i,qS＋ln/qS＋ln－１ ＝xi,qS＋lnexp(jφ̂i,qS＋ln/qS＋ln－１
), (３０)

vi,qS＋ln ＝ri,qS＋ln －r̂i,qS＋ln/qS＋ln－１
, (３１)

式中vi,qS＋ln 表示实际观测值和预测值之间的误差;

５)利用方程

φ̂i,qS＋ln ＝φ̂i,qS＋ln/qS＋ln－１ ＋Ki,qS＋lnvi,qS＋ln (３２)
和

Pi,qS＋ln ＝(１－Ki,qS＋lnAi,qS＋ln)Pi,qS＋ln/qS＋ln－１
(３３)

更新状态和协方差矩阵.
计算得到第i个 OFDM符号的第q个亚符号中第ln 个导频序列采样点的相位噪声估计值后,再返回

到第２步,计算该亚符号内第ln＋１个导频序列采样点的相位噪声估计值,直至该亚符号内最后一个导频序列

采样点lNL－１被处理完,再对下一个亚符号进行EKF计算.较小的符号内导频序列间间距可显著降低系统

的频谱利用率;较大的导频序列间间距可显著减少用于KF的时域采样序列数,大线宽COＧOFDM 系统可

显著降低KF后相位噪声估计值的精确度.在每个亚符号中,经 KF后得到最后一个导频序列的采样点

lNL－１处的复数相位噪声估计值,即为该亚符号中所有导频序列中最精确的复数相位噪声估计值.因此,在
相邻两个亚符号最后导频序列处的复数相位噪声估计值之间进行线性插值,补全所有采样点的相位噪声估
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计值,其线性插值的算式可表示为

φ̂i,n ＝
(n－lNL－１)

φ̂i,lNL－１ －φ̂i－１,(Nb１－１)S＋lNL－１

S＋NCP
＋φ̂i,lNL－１,　０≤n＜lNL－１

－(n－qS－lNL－１)
φ̂i,qS＋lNL－１ －φ̂i,(q＋１)S＋lNL－１

S ＋φ̂i,qS＋lNL－１,　qS＋lNL－１ ≤n＜ (q＋１)S＋lNL－１

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

,

(３４)
式中NCP为循环前缀长度,q＝０,１,２,,Nb１－１.粗略相位噪声补偿后的时域信号可表示为

yi,n ＝ri,nexp(－jφ̂i,n). (３５)

２．３　精细相位噪声估计

在将粗略相位噪声补偿后的时域信号变换到频域并进行预判决前,考虑到符号判决错误对后续算法性

能的影响,先用AvgＧBL算法对其进行相位噪声补偿[２７,３０],以有效降低其符号判决错误的概率.AvgＧBL算

法是完全避免符号判决的盲相位补偿算法,虽相位噪声补偿效果不够理想,但其复杂度较低,非常适用于预

判决前的预补偿,已在另一种大线宽相位噪声补偿算法中得到应用.在该算法中,每个时域OFDM 信号被

分割为Nb２个亚符号,则每个亚符号内的数据采样数S２＝[Nf/Nb２].每个亚符号内的相位噪声平均值可表

示为

φ－i,q ＝
１
S２
∑
h

t＝qS２
φi,t,h＝qS２＋S２－１. (３６)

　　在信噪比较大的情况下,忽略加性噪声,可得第i个符号的第k个子载波满足

Hi,k
２Ei,k

２＝ ∑
Nb２－１

q＝０
exp(－jφ－i,q)exp－j

２πqS２k
Nf

æ

è
ç

ö

ø
÷Ck,q

２

, (３７)

式中Ck,q＝１/ Nf ∑
S２－１

s＝０
yi,qS２＋sexp(－j２πsk/Nf).Ei,k

２ 在１６QAM、３２QAM 中取各个信号点的平均能量.

通过(３７)式可估计出每个亚符号的相位噪声平均值,然后进行预判决前的相位噪声补偿,补偿后的频域数

据可表示为

Ŷi,k ≈
１
Nf
∑
Nb２－１

q＝０
∑
S２－１

s＝０
exp(－jφ－i,q)yi,qS２＋sexp －j

２π(qS２＋s)k
Nf

é

ë
êê

ù

û
úú . (３８)

　　采用以上AvgＧBL算法将时域OFDM符号分割为较小数目的亚符号,可实现相对较好的相位噪声补偿

效果,且算法复杂度不高.判决得到

YDi,k ＝Decision(Ŷi,k), (３９)

式中Decision()为判决函数,YDi,k 为对Yi,k进行判决后的频域数据,Ŷi,k为采用AvgＧBL算法进行补偿后的

频域数据.在精细相位噪声补偿中,将判决后的频域数据变换到时域,将其第i个符号的第n 个时域采样点

表示为yDi,n
,将其作为发送端数据序列估计值.结合接收端的时域信号ri,n,则一个OFDM 符号内所有采

样点均可进行EKF,可得

A~i,n ＝
∂ri,n

∂φ′i,n φ′i,n＝φ̂′i,n/n－１

＝jyDi,nexp(φ̂′i,n/n－１),n＝０,１,,Nf－１

Φ~i,n ＝
∂φ′i,n
∂φ′i,n－１ φ′i,n－１＝φ̂′i,n－１

＝１

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

, (４０)

式中A~i,n为进行EKF后系统量测矩阵的元素,Φ~i,n为进行EKF后系统状态转移矩阵的元素,φ′i,n为粗略相

位噪声补偿后第i个OFDM符号的第n 个采样点的残余相位噪声,φ̂′i,n－１为第i个OFDM符号的第n 个采

样点的精细相位噪声估计值.可用类似(２３)~(３３)式的５个步骤进行EKF,计算第i个OFDM符号的第n
个采样点的相位噪声估计值,再计算该符号内第n＋１个采样点的相位噪声估计值,直至计算出该符号内最

后一个采样点的相位噪声估计值,接着对下一个符号进行EKF计算以得到其相位噪声估计值,最终对每个

符号内所有采样值进行精细相位噪声补偿.补偿后的亚符号时域信号可表示为[３７]
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x̂i,n ＝ri,nexp(－jφ̂′i,n). (４１)
将进行精细相位噪声补偿后的OFDM符号的时域数据进行FFT变换,可得补偿后的频域数据.

３　仿真结果与性能分析
结合射频OFDM技术和相干光通信技术特点的COＧOFDM 系统并基于光相干检测技术,可将接收端

的信号转换为电信号.对电信号先进行模数转换,再进行数字信号处理,如色散补偿、载频和符号同步及相

位噪声补偿(相位恢复)等,从而得到射频数字OFDM基带信号.在发射端和接收端的电域部分,仿真工作

在 Matlab软件中完成;在光域部分,仿真工作主要在Optisystem软件中完成.净信号速率为５０Gbits－１,

OFDM 调制中IFFT的点数为１０２４,子载波个数为５１２,其余补０,循环前缀CP长度为１２８.进行OFDM调

制前先对二进制伪随机码进行１６QAM或者３２QAM 映射.为简单起见,发射端激光器和相干接收端激光

器具有相同的线宽,波长为１５５０nm.激光器最优发射功率为－２dBm.每段传输链路由５０km的普通单

模光纤和放大器组成,共有２段传输链路,传输总距离为１００km.
将每个OFDM帧中的４个OFDM符号作为训练符号,每个OFDM 符号 (不包含循环前缀)的导频序

列间的间隔为１６,与相关文献相比[３,１９],频谱效率并未降低.将每个OFDM 符号分为 Nb１＝４个亚符号.
为方便起见,将提出的相位噪声估计命名为EKFＧLIPL,其中的粗略相位噪声补偿部分仅在划分的亚符号中

最后一个导频序列位置处进行线性插值,用EKFＧCPNCＧLIPL表示.对比算法是将上述整个算法中的KF
用LS估计代替得到的,可表示为LS.在提出的算法中,仅粗略相位噪声补偿部分在每个导频序列位置处

进行线性插值,其他与EKFＧLIPL算法一致的算法部分叫做EKFＧLIP,这部分粗略相位噪声补偿算法可表示

为EKFＧCPNCＧLIP.在几个OFDM 符号内,图３显示了采用EKFＧCPNCＧLIPL和EKFＧCPNCＧLIP得到的

幅值相位噪声补偿曲线,图３(a)、(b)分别为实相位、幅度噪声补偿曲线,其中黑实线显示了系统原有的实相

位或幅度噪声曲线,红色圆点连线和蓝色方块连线分别表示EKFＧCPNCＧLIPL和EKFＧCPNCＧLIP经过线

性插值得到的粗略估计值.由图可见,两种算法的实相位噪声补偿效果比较接近,但对幅度噪声来说,EKFＧ
CPNCＧLIP比EKFＧCPNCＧLIPL的估计准确度低,原因可能是在噪声较大的情况下,每个亚符号内幅度噪声

估值准确度较低,经KF后该亚符号内最后一个导频序列处估值的准确概率较该亚符号内其他位置更大,因
此EKFＧCPNCＧLIP中其余导频位置估计误差概率较大,其线性插值曲线较原幅度噪声的偏离值更大,故

EKFＧCPNCＧLIPL获得了较好的粗略相位噪声补偿效果.

图３ 复相位噪声中的(a)相位噪声曲线和(b)幅度噪声曲线

Fig．３  a Phasenoisecurvesand b amplitudenoisecurvesinpluralphasenoise

　　判决前采用的AvgＧBL算法中,每个OFDM 符号划分亚符号的数目 Nb２＝４,文献[２７,３０]均证实这是

该算法中最优的亚符号划分数目.图４(a)显示了在EKFＧCPNCＧLIPL亚符号划分数目Nb１变化时,具有不

同激光器线宽的COＧOFDM系统在１６QAM 和３２QAM 下采用EKFＧLIPL算法获得的误码率曲线.由图

可知,不同线宽时两种调制格式下Nb１＝４都是最优的.原因在于:若Nb１减小,将导致线性插值点之间间距

太大,因而产生较大线性插值误差;若Nb１增大,虽然用于线性插值的点增多,但这些插值点的估计值的准确

概率却显著下降,其极端情况即为EKFＧLIP算法.激光器最优发射功率为－２dBm时,图４(b)、(c)显示了
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在３２QAM和１６QAM下采用几种算法得到的系统误码率随激光器线宽变化的关系曲线.如前所述,假定

发射端和接收端的激光器线宽相等,EKFＧCPNCＧLIPL算法在线宽变化时始终优于EKFＧCPNCＧLIP算法,
在１６QAM下线宽为７００kHz时的 EKFＧCPNCＧLIPL粗略相位噪声补偿结果已达到 FEC纠错上限

(３．８×１０－３).相应地,EKFＧLIPL算法也优于EKFＧLIP算法,在１６QAM 下更为明显,１６QAM 下线宽为

６００kHz时的EKFＧCPNCＧLIPL粗略相位噪声补偿结果提高约１dB;在３２QAM下线宽为１MHz时的EKFＧ
CPNCＧLIPL粗略相位噪声补偿结果提高约０．２５dB.整个EKFＧLIPL算法效果明显优于LS算法.在１６QAM
下线宽为６００kHz时的EKFＧCPNCＧLIPL粗略相位噪声补偿结果提高２dB以上.在大线宽COＧOFDM系统中

应用EKF,由于其考虑了相位噪声的先验信息和统计特性,因此EKF在相位噪声方差较大的情况下优于LS
算法.在１６QAM下利用EKFＧLIPL算法时,线宽超过１MHz的激光器可达FEC纠错上限;在３２QAM
下,当激光器线宽为８００kHz时,EKFＧLIPL算法的粗略相位噪声补偿结果可达FEC纠错上限.

图４ (a)当 Nb２＝４时,不同的激光器线宽和QAM下,EKFＧCPNCＧLIPL随 Nb１变化时的误码率(RBE)曲线;

(b)当 Nb１＝Nb２＝４,３２QAM下几种相位噪声补偿算法的误码率随激光器线宽的变化曲线;

(c)当 Nb１＝Nb２＝４,１６QAM下几种相位噪声补偿算法的误码率随激光器线宽的变化曲线

Fig．４  a Biterrorrate RBE curveofEKFＧCPNCＧLIPLversusNb１underdifferentlaserlinewidthsandQAMwhenNb２＝４ 

 b RBEcurveversuslaserlinewidthsofseveralphasenoisecompensationalgorithmsunder３２QAMwhenNb１＝Nb２＝４ 

 c RBEcurveversuslaserlinewidthsofseveralphasenoisecompensationalgorithmsunder１６QAMwhenNb１＝Nb２＝４

　　图５为采用EKFＧLIPL算法得到的图４(c)中线宽７００kHz对应的误码率点在不同阶段的星座图.
图５(a)为未经任何均衡算法补偿的接收端原始信号星座图.激光器相位噪声及光纤色散严重影响了接收

端OFDM解调后的３２QAM信号点,并使其发生旋转和发散.根据光纤信道的时域特性设计有限长单位冲

激响应(FIR)滤波器,先进行电域色散补偿,仿真时假定已经完美实现了符号同步和载波频率补偿.用提出

的EKFＧLIPL进行相位噪声补偿.图５(b)显示了EKFＧCPNCＧLIPL实现的相位噪声补偿,圆形的星座点已经

均衡为３２块数据点,但发散仍很严重,表明CPE相位噪声已得到较好地解决.图５(c)显示了在图５(b)基础上

用AvgＧBL相位噪声补偿算法得到的星座图,其发散得到了一定程度的抑制,降低了符号判决错误发生的概

率.图５(d)显示了最终精细相位噪声估计得到的星座图,ICI相位噪声得到较大抑制,误码率达到２．９×１０－３.

　　对提出算法的复杂度进行分析.KF的时间复杂度主要由状态维数a和量测维数b决定,即O(a３＋b３)[３８].
所用KF的状态方程和量测方程中,a＝b＝１,则对每个OFDM符号进行KF的时间复杂度主要由滤波的次数
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图５ 线宽为７００kHz时接收端接收到的星座图.(a)未经任何补偿;(b)采用EKFＧCPNCＧLIPL算法;
(c)基于图５(b)并采用AvgＧBL算法;(d)采用EKFＧLIPL算法

Fig．５ Constellationdiagramsreceivedatreceiverwithlinewidthof７００kHz敭 a Withoutcompensation 

 b withEKFＧCPNCＧLIPLalgorithm  c basedon５ b andwithAvgＧBLalgorithm  d withEKFＧLIPLalgorithm

决定.显然滤波的次数即为OFDM符号的导频序列数目和采样序列个数,其中信道估计部分的复杂度为

O(NpNf)＋O[Nf(２m＋１)],粗略相位噪声估计部分KF复杂度为O(Nfp),精细相位噪声估计部分的KF
复杂度为O(Nf),AvgＧBL算法的复杂度为O(Nb２NflbNf),４次FFT的复杂度为O(NflbNf),预判决复

杂度可忽略.AvgＧBL算法中Nb２值较小,因此整个算法复杂度较同类算法而言并不高[１９,３０].
表１ EKFＧLIPL算法复杂度

Table１ ComplexityofEKFＧLIPLalgorithm

Method
Channel
estimation

EKFincoarsephase
noisecorrection

EKFinfinephase
noisecorrection

AvgＧBL FFT Decisions

Complexityof
EKFＧLIPL
algorithm

O(NpNf)＋

O[Nf(２m＋１)]
O(Nfp) O(Nf) O[Nb２Nflog２(Nf)]O(Nflog２Nf) －

４　结　　论
提出了一种时域和频域KF相结合的相位噪声补偿算法,并将其用于大线宽COＧOFDM高阶调制系统

中的相位噪声补偿,将频域KF与ISFA信道均衡算法相结合可获得较高精确度的信道估计.用时域EKF
进行的相位噪声估计分为粗略相位噪声估计和精细相位噪声估计２个阶段.在粗略相位噪声估计中,基于

相位噪声的估计值为复数.为取得较好的相位噪声估计精度,将每个OFDM 符号划分为若干个亚符号,对
每个亚符号中最后一个导频序列的KF相位噪声估计值之间进行线性插值.当COＧOFDM 系统的传输速

率为５０Gbits－１且传输距离为１００km时,对在１６QAM 和３２QAM 下的算法性能进行了仿真验证.结果

表明,所提算法极大地改善了COＧOFDM系统激光器的线宽容忍度,且并未显著提高复杂度和降低频谱效

率,该研究对COＧOFDM系统在长距离接入网和城域网中的应用具有重要意义.
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