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相干光 FBMC-OQAM 系统的时间偏移和信道联合估计
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摘 要 本文针对交错正交幅度调制的相干光滤波器组多载波通信系统提出了一种新型联合

估计算法，它通过对训练序列进行特殊的设计可以同时完成时间同步与信道估计任务，有效

地提高了频谱效率。首先，根据相干光滤波器组多载波系统模型，仔细推导了时域波形的共

轭对称性条件。在此基础上，提出了一种时间同步方法，该方法利用伪随机序列与共轭对称

性相结合来提高时间同步的准确性。然后，利用双相关导频原理进行信道估计，该方法既能

规避固有虚部干扰的影响，同时又能保持时域波形的共轭对称性。最后，通过搭建数值仿真

平台，研究了该系统的传输性能，数值仿真结果表明该算法可以有效地完成对时间同步和信

道响应的联合估计任务。 

关键词 滤波器组多载波通信系统；交错正交幅度调制；双相关导频；时间同步；信道估

计；伪随机序列  
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Abstract  In this paper, a novel joint estimation algorithm is proposed for coherent optical

filter bank based multicarrier systems with offset quadrature amplitude modulation. Through

the special design of the training sequence, this method can accomplish the tasks of time

synchronization and channel estimation at the same time. Thus, it effectively improves the

spectral efficiency. Firstly, the conjugate symmetry condition of time domain waveform was

derived from the system model. On this basis, a time synchronization method was proposed,

which combines pseudo-random sequence with conjugate symmetry to improve the accuracy

of time synchronization. Then, the channel estimation was performed based on the principle of

dual-dependent pilots. It could not only avoid the impact of intrinsic imaginary interference,

but also maintain the conjugate symmetry of the time domain waveform. Finally, the
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transmission performance of the system was studied by numerical simulations, and the 

numerical simulation results show that the algorithm can effectively accomplish the task of 

joint estimation of time offset and channel response. 

Key words  filter bank based multicarrier system; offset quadrature amplitude modulation; 

dual-dependent pilots; time synchronization; channel estimation; pseudo-random sequence 
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1 引  言 

随着第五代无线通信技术（5G）的蓬勃发展，人们对信息传输系统的传输速率、带宽等

有了更高的需求。滤波器组多载波技术（Filter Bank based Multicarrier, FBMC）作为 5G 通信

系统的新波形候选方案之一[1]，使用了时频聚焦特性良好的原型滤波器[2-4]，具有高传输速

率、高频谱效率等优点，能够满足 5G 场景下高速率、大容量、低时延、多业务信息传输的

需求，因此受到了国内外学者以及研究团队的广泛关注。然而，在 FBMC 系统中，各子载

波之间只满足实数域正交条件，这导致产生了固有虚部干扰。当信号经过光纤信道传输后，

这些干扰变得难以消除，使得信道估计与均衡过程的复杂度很高[5-7]。同时，由通信设备和

信道带来的时间偏移，会使解码器无法找到 FBMC 符号的正确开始时间，导致载波间干扰

（Inter-Carrier Interfere, ICI）和符号间干扰（Inter-Symbol Interference, ISI）明显增强，降低

FBMC 系统的传输性能[8]。因此，FBMC 系统需要进行有效的信道估计以及时间同步估计，

才能得到准确的传输信号。 

目前，交错正交幅度调制的相干光滤波器组多载波通信系统（Coherent Optical FBMC 

with Offset Quadrature Amplitude Modulation, CO-FBMC-OQAM）的同步算法可分为两类：盲

估计方法[9-12]和数据辅助方法[13-15]。由于盲估计方法需要足够长的数据记录才能进行准确的

估计且计算量大，因此在实际应用中很少使用。在有循环前缀的正交频分复用系统（CP-

OFDM）中，人们经常使用 Schmidl[16]、Minn[17] 和 Park[18]提出的方法来实现系统的时间和

频率同步，这些方法也可以用在 FBMC-OQAM 系统中完成时间同步任务，但他们所设计的

训练序列不能对 FBMC-OQAM 系统的信道响应进行估计，需要安排额外的训练序列开销，

这样就会降低系统的频谱效率。 

Mattera 和 Tanda[19]提出了一种 FBMC-OQAM 系统的时间同步算法。他们在频域内发送

多个相同的信号块，得到了时域波形的共轭对称性。然而，为了在定时度量函数上产生一个

尖锐的峰值，该方法必须使用作用于定时度量函数的匹配滤波器，这增加了计算的复杂度。



与文献[19]不同，文献[20]的作者使用两个独立的实值训练序列和空子载波来生成共轭对称

序列。他们推导了准确定时度量位置的数学表达式，并在此基础上提出了计算复杂度较低的

新型时间与频率偏移估计方法。文献[21]针对 FBMC-OQAM 系统，设计了一种基于恒幅值

零自相关序列（Constant Amplitude Zero Auto-Correlation, CAZAC）的定时同步算法。首先，

作者提出了一种考虑符号重叠结构和 OQAM 调制的 FBMC 系统模型。然后，他们在时域中

创建了一个 CAZAC 序列，利用相关函数得到一个尖锐的峰值，即为时间偏移的准确估计值。

然而，这种方法最大的问题是需要提前知道导频的周围数据符号并进行迭代计算才能生成训

练序列，这样会降低频谱的利用率，增加计算的复杂度。此外，上述三种方法都没有考虑信

道估计和均衡。 

文献[22]通过在频域内使用一个导频符号和两个辅助导频符号来产生近似的时域共轭

对称性，并且消除了导频受到的固有虚部干扰的影响，使得 FBMC-OQAM 系统可以同时完

成符号时间同步和信道估计两个任务。为了在定时度量函数中获得尖锐的峰值，该方法的导

频和有效载荷之间只能插入很少的保护间隔，导致信道响应的估计精度较低。为了解决这个

问题，本文提出并研究了一种适用于 CO-FBMC-OQAM 系统的新型时间同步方法，可以同

时对信道响应进行准确估计与均衡。首先，我们利用 CO-FBMC-OQAM 信号的传输模型，

详细推导并检验了在时域内实现共轭对称所必须满足的条件。与文献[21]和[22]中使用的方

法不同，我们在同步过程中引入了二进制伪随机序列（Pseudo-random sequence, PN），并提

出了一个 PN 序列辅助的时间偏移估计方法，但由于共轭对称性条件的限制，传统的干涉消

除方法[23, 24]不能用在我们所提出的方案中。为了解决这个问题，我们对解调后的实值导频进

行了线性处理，从而规避了固有虚部干扰的影响。在此基础上，提出了一种新的信道估计和

均衡方法，并对符号内频域平均（Intra-symbol Frequency Domain Averaging, ISFA）进行了研

究，提高了信道估计精度。 

综上所述，本文针对 CO-FBMC-OQAM 系统提出的时间偏移与信道响应联合估计算法

具有以下两个优点：1）它的定时度量函数只出现单个尖峰，有效地消除了旁峰对时间同步

的影响；2）在保持时域波形共轭对称性的同时，能够有效规避固有虚部干扰对实值导频的

影响，使所设计的训练序列能够同时兼顾定时和信道估计两个任务，有效提高频谱效率。 下

文中，算符 表示矩阵的 Hadamard 积。 

2 基本原理 



2.1  相干光 FBMC-OQAM 系统 

在CO-FBMC-OQAM中，需要传输的客户数据依次通过OQAM预处理、快速逆傅里叶变

换（Inverse Fast Fourier Transform, IFFT）以及综合滤波器组（Synthesis Filter Bank, SFB）后

形成基带信号，其信号传输模型如图1所示。 

 

图1 CO-FBMC-OQAM系统信号传输模型  

Fig. 1 The signal transmission model of CO-FBMC-OQAM system 

发送端基带信号的数学表达式为： 
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式中 ,m na 是第 n 个FBMC-OQAM时间块中第m 个子载波上发送的实值数据， M 是子载波总

数目，相邻子载波之间的频率间隔是 0

1

2
f

T
 ，其中，T 表示一个符号持续时间。 ,m ng 代表

原型滤波器函数  g t 的时频移位版本，它满足如下实数域正交条件： 
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其中， ,i j 为狄拉克函数，当且仅当 i j 时值为1。光信号经过光纤信道后，假设信道响应

     0 , 1 , , 1
T

hh h h L   h  ， hL 代表最大信道时延扩展，  t 代表加性噪声，则基带接收信

号可以写为： 
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在接收端，接收到的信号需要经过分析滤波器组（Analysis Filter Bank, AFB）和快速

傅里叶变换（Fast Fourier Transform, FFT）来恢复子载波携带的原始数据。假设 hL T ，

即每个子载波的信道响应是平坦信道，利用实数域正交条件，可得到时频格点  ,m n 处的

解调信号为： 
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其中，  1,1 代表时频格点  ,m n 的一阶最近邻格点， ,
,

l q
m n 代表时频格点  ,l q 对时频格点

 ,m n 的固有虚部干扰，它们可以表示为： 

     1 1 = , 1 1l q l m q n    
,

，   （5） 
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2.2  FBMC-OQAM 符号的共轭对称性 

将每个时间块的子载波分解成偶数子载波和奇数子载波，则（1）式可以改写为： 
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采样时间间隔和采样速率记为 sT 和 sf ，二者满足 1s sf T  ，则离散时间基带信号可以写为： 
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将其改写成矩阵形式，      0 , 1 , 2 , , 1
2

T
M
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s  ，则它的第 i 个元素就是  s i 。

设采样点序号 0,1,2,3, , 1
2 2

M M
i n k k     ， ，则（8）式可以改写为： 
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原型滤波器  g t 的重叠因子设为 K ，其时域采样点长度为 pL KM ，现将原型滤波器

脉冲响应写为矢量形式，并刨分成 2K 段，每段长度为 2M ，则有： 
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我们把 IFFT 模块的输入值记作 na ，表示为： 
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然后将（11）式拆解为偶数子载波部分 e
na 和奇数子载波部分 o

na ： 
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将经过 IFFT 后的信号输出值记作 na ，并且拆分为奇偶两部分，则有：  

 H He e o o
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根据离散傅里叶变换性质可知，（13）式中的 e
na 和 o

na 分别具有共轭对称性和反共轭对

称性。对于 1,2, , 4 1k M   时，它们的对称性证明如下： 
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利用（10）、（11）、（13）和（14）式，可得发送端离散信号为： 
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本文使用的PHYDYAS原型滤波器如图2所示，其中 K 是滤波器的重叠因子。通过对原

型滤波器特性的研究，我们发现滤波器大部分能量集中在 Kg 和 -1Kg 两部分，且当 1,k    

2, , 4 1M  时，  ' '1
2 2 2

M M M
K k K k

          
   

g g ，于是（15）式可以简写为： 
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图2 PHYDYAS原型滤波器波形图（K=4） 

Fig. 2 The waveforms of the PHYDYAS prototype filter, (K=4) 

现在我们证明时域波形具有如下近似共轭对称性： 
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从上述推导可以看出：当所设计的序列满足条件 ' 1 '=e e
n K n Kj  a a ， ' 1 '=o o

n K n Kj  a a ，即

' 1 '=e e
n K n K  a a ， ' 1 '=o o

n K n K  a a 时，时域波形的第 n段具有如（17）式所示的共轭对称性。 

3 时间偏移和信道响应联合估计方法 

现在，我们利用 FBMC 符号的共轭对称性提出种新型时间偏移和信道响应联合估计方

法，该方法所使用的训练序列结构如图 3 所示。我们在每帧 FBMC 符号的前 6 个时间块中

插入训练序列，其中，第三个和第四个时间块中插入的是实值数据，而在前两个时间块和后

两个时间块中插入的是零值数据，作为实值训练序列与有效载荷之间的保护间隔。同时，为



了简化计算过程，我们将第三个和第四个时间块中偶数子载波上的数据置零，这样生成的训

练序列不但具有共轭对称性，还减弱了各子载波之间固有虚部干扰的影响。 

  

图3 本文所提出的训练序列结构图 
Fig. 3 The diagram of the training sequence presented in this paper 

 
图4 训练序列的共轭对称性 

Fig. 4 The conjugate symmetry of the training sequence  

3.1  时间偏移估计方法 

假设实值训练序列插入的时间块序号为n和 1n  ，即 n n K  ，实值导频用 p 来表示。

由（17）式可知，如果满足 1=e e
n np p  ， 1 n=o o

np p  条件，时域波形具有共轭对称性。当发送

信号经过光纤信道后，得到接收端基带信号  r k ，根据共轭对称性我们将定时度量函数定

义为： 

    
 

1
1

1

=
V d

W d
U d

  （18） 



其中，        
24 1 4 1

2

1 1
0 0

= 2
2 2

M M

k k

M M
V d r d k r d k U d r d k r d k

 

  

                  
     

 , ，分别

表示的是自相关函数与归一化能量函数，d 为需要评估的时间采样点序号。根据训练序列的

共轭对称性，  W d 在正确的符号定时处会有一个峰值，因此时间偏移估计值为： 

 arg max ( )
d

d W d


  （19） 

在实际过程中，为了减小准确定时度量位置两侧出现的其他尖峰所造成的定时错误，我

们使用元素值为-1或1、周期为 = 4-1mL M 的PN序列  1 2 3= , , , ,
mLx x x xPN 对发送端时域训练

序列进行预处理，将PN序列与时域发送序列相乘，新的时域发送序列可写为： 

      n nk PN k k     s s  （20）  

由于PN序列具有尖锐的相关函数，其功率谱会占据很宽的频带，因此易于从其他信号中分

离出来，具有优良的抗干扰特性，在进行定时同步时可以突出显示准确定时位置，有效地消

除旁峰的影响。接收端的定时度量函数（18）式相应地修改为： 

 2
2

2

( )
( )

( )

V d
W d

U d
  （21） 

其中， 
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 （22） 

从（21）和（22）式可以看出，为了计算一个候选时间采样点的定时度量函数，本文所

提算法需要执行 4M  次复数乘法、 4 2M  次复数加法和 2 3M  次实数加法，取模值可

以当作是一次复数乘法。在相同条件下，Schmidl 提出的传统时间同步方法[16]则需要 1M 

次复数乘法、 2 1M  次复数加法、 2 1M  次实数加法以及一次实数乘法。因此，与 Schmidl

的方法相比，本文所提方法具有更低的计算复杂度。 

3.2  信道响应估计方法 

由于FBMC系统各子载波之间只满足实数域正交条件，在传输过程中会产生固有虚部干

扰的影响，在目标数据上添加一个虚数分量。图5（a）和（b）分别表示n为偶数和 n为奇数



时的固有虚部干扰值，n表示的是FBMC符号的时间块序号。在进行信道估计时，如果无法

消除这种影响，则估计过程会变得十分困难。为了消除固有虚部干扰的影响，我们将时频格

点  ,m n 和  , 1m n  处的导频 , , 1m n m np p ， 看作是双相关导频[25]，根据（4）式，它们可以写为： 
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  （23） 

其中， 1I 、 2I 分别是一阶近邻格点的数据对 ,m np 、 , 1m np  产生的干扰，可写为： 

 
 

   

 

   

, , 1

, , 1 , ,
, ,

1 , , 2 , , 1
, ,

,
m n m n

p q m n p q m n
p q p q

p q m n p q m n
p q p q

I a I a 


  


 

    （24） 

  

 
图5 PHYDYAS 原型滤波器的固有虚部干扰。(a)n为偶数；(b)n为奇数 
Fig. 5 The intrinsic imaginary interference of PHYDYAS prototype filter. 

 (a)n is even；(b) n is odd 
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为了消除固有虚部干扰的影响，我们使用双相关导频原理与干扰近似原理对信道响应

进行估计，这两种方法分别记为DPM和IAM。在DPM方法中，我们首先在发送端和接收端预

先设置一个已知的复数导频 X Yj ，将（23）式进行线性运算 , , 1m n m ny y y   ，并使其满足

如下条件： 

   , , 1m m n m ny H X Yj w w      （25） 

将（23）式代入（25）式后可得： 

  , 1 ,
, 1 , , 1 , 1 2 , 1 ,

m n m n
m n m n m n m n m n m np I p p I p X Yj  

          （26） 

当取 = j  时，可得（m, n）和（m, n+1）位置处导频值为： 

 2 1
, , 1, , 1

, 1 ,1m n m nm n m n
m n m n

X I j Yj I
p p

j j  



 

 


，  （27） 

由图3中导频序列的设计方法可知，对于奇数子载波来说， 1 2 0I I  ，则（27）式可以写为： 

 2 1, 2 1, 1, , 1
, 1 ,1k n k nm n m n

m n m n

X Yj
p p

j j    


 
 

，  （28） 

考虑到共轭对称性条件 2 1, 1 2 1,k n k np p    ，则有以下关系： 
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 （29） 

与传统干扰消除法不同，DPM方法规避固有虚部干扰影响的原理是借助于 y 和 X Yj ，y 并

不是接收机实际接收到的信号，而是对实际接收信号进行线性处理后获得的赝信号。从以上

推导可知，只要导频 2 1,k np  和 2 1, +1k np  满足（26）和（28）式，则能保证赝信号 y 满足（25）

式，它不受固有虚部干扰的影响，复数导频 X Yj 则可以由导频提前计算得到。而且，在图

3所示的训练序列中，偶数子载波承载的数据设置为零，这样就保证了 1 2 0I I  。因此，在

设置好导频序列与X、Y值后，我们只需在接收端利用（25）式，即可得到奇数子载波上的信

道响应
2 1

ˆ
kH 

： 

 2 1
ˆ

k

y
H

X Yj 


 （30） 

在IAM方法中，我们直接使用（23）式与 2 1, 1 2 1,k n k np p    条件可得第二种信道响应估计

值 2 1
ˆ

kH  ： 

 
 

,
2 1 , 1

, ,

ˆ
1

m n
k m n

m n m n

y
H

p 



 （31） 



偶数子载波的信道响应通过样条插值法计算得到。最后，我们利用ISFA降低其它干扰和

噪声的影响，在DPM和IAM两种方法中，各子载波的最终信道响应估计值为： 

 final 1ˆ ˆ
2 1

m q

m l
l m q

H H
q



 


    （32） 

其中，q是格点  ,m n 的最大毗邻子载波数，经过研究可知 =2q 时即可有效提高信道估计的

精度。  

4  模拟结果 

为了对提出的联合估计算法进行验证，基于CO-FBMC-OQAM系统传输原理，我们搭建

出了CO-FBMC-OQAM系统的数值仿真平台，其基本结构如图6所示，主要分为以下五个模

块：（一）FBMC调制模块，（二）IQ调制模块，（三）光纤链路，（四）相干检测模块，（五）

FBMC解调模块。表1中给出了该仿真平台的关键性参数。 

 
图6 CO-FBMC-OQAM 系统数值仿真结构图 

Fig. 6 The simulation diagram of CO-FBMC-OQAM systems 

表 1 CO-FBMC-OQAM系统仿真参数 

Table 1 Simulation parameters of CO-FBMC-OQAM systems 

Parameter name Value 

Time domain sampling points 218 

Sample rate 50 GSa/s 

Number of effective subcarriers 256 

Discrete Fourier transform length 512 

Prototype filter name PHYDYAS 

Prototype filter overlap factor 4 

QAM modulation index 16 
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Optical carrier center frequency 193.4 THz 

Laser wavelength 1550.12 nm 

图7是使用提出的联合估计算法进行时间同步后计算得到的CO-FBMC-OQAM系统定时

度量函数曲线。其中，图7（a）是不使用PN序列对发送端数据进行处理时得到的结果。可以

看出，在准确定时位置的两侧有多个幅值很大的峰，它们可能会造成定时错误。为了消除这

种影响，我们在发送端将PN序列与定时同步序列的每个时域采样点对应相乘，得到新发送

端数据，并使用如（21）式所示的定时度量函数，在接收端得到的结果如图7（b）所示。可

以看到，此时得到的定时度量函数只在准确定时位置处有一个尖锐的峰，即避免了定时错误。 

         
图7 CO-FBMC-OQAM 系统的定时度量函数。(a) 不使用PN序列；(b)使用PN序列 

Fig. 7 The timing metric of CO-FBMC-OQAM systems. (a) without PN sequence；(b) with PN 



sequence 

  

 



 

图8 本文所提出方法在线性光纤信道中的信道估计能力。(a)背靠背情景下的光信噪比与误

比特率曲线；(b)经1000 km SSMF传输后的光信噪比与误比特率曲线；(c)光信噪比为20 dB

时，误比特率与光纤长度变化关系 

Fig. 8 The channel-estimation capability of the proposed method in the linear fiber channel. 

(a)BER versus OSNR curves for the back-to-back scenario; (b)BER performance versus OSNR 

after 1000-km SSMF transmission; (c)BER performances as a function of fiber length when 

OSNR=20dB  

接下来，我们使用所设计的导频序列对线性光纤信道进行了信道估计。由于当光纤输入

功率较低时，掺饵光纤放大器（Erbium-Doped Fiber Amplifier, EDFA）的自发辐射（Amplifier 

Apontaneous Emission, ASE）噪声会严重影响光信号的传输质量。因此，我们首先测量了背

靠背场景下，只有ASE噪声的影响时所提方法的信道估计精度，结果如图8 (a)所示，该图给

出了DPM、IAM两种信道响应估计方法的系统误码率（Bit Error Rate, BER）与光信噪比

（Optical Signal-to-Noise Ratio, OSNR）关系曲线。然后，我们将光纤的输入功率设置为-6 

dBm，在经过1000公里标准单模光纤（Standard Single Mode Fiber, SSMF）传输后，得到系统

BER-OSNR曲线如图8 (b)所示。从图8（a）、（b）中可以看出，随着OSNR的增大，系统的BER

逐渐减小，传输质量逐渐提高。相比而言，本文中采用ISFA的DPM方法对所有OSNR值均表

现出最佳的BER性能，而在相同条件下，IAM方法的信道估计性能比DPM方法差。这是因为

（30）式中 X jY 的模值比（31）式中  , 1
, ,1 m n

m n m np  的模值要大，这使得DPM方法对ASE

噪声具有更强的鲁棒性。然后，我们将系统的OSNR设置为20dB，对不同方法下的BER性能

随光纤长度的变化做了模拟研究，结果如图8 (c)所示。可以看到，随着光纤长度的增加，CO-



FBMC-OQAM系统的传输质量逐渐下降，使用ISFA的DPM方法仍然表现出最好的误码率性

能。 

 
图9 经过500公里非线性光纤传输后不同方法的误码率与发射功率曲线，插图显示的是发射

功率为-6dBm时的信号解调星座图 

Fig. 9 BER versus launch-power curves for different methods after a 500-km nonlinear fiber 

transmission, the inset shows the signal demodulation constellation when the transmitting power is 

-6dBm 

最后，我们针对非线性光纤信道，研究了该方法的时间同步和信道估计能力。首先，我

们将SSMF的非线性指数设置为 20 22.6 10 m W ，ASE噪声设置为4dB，光纤长度设置为

500km，并将光信号进行50个采样点的时间偏移，用其来检验时间同步过程。图9为不同方

法下的误码率与发射功率曲线，图中的功率范围为-12~0dBm。我们发现所有的方法都可以

准确地估计和补偿这个范围内的时间偏差，其中采用ISFA的DPM方法表现出最佳的误码率

性能。同时，图9的插图还显示了发射功率为-6 dBm 时的解调信号的星座图。由于非线性效

应的影响，星座点发生了轻微的扩散和旋转，但整体结果是正确的。这些结果表明，在光纤

非线性的影响下，本文提出的方法仍然具有良好的时间偏移和信道响应联合估计能力。 

5 结  论 

本文针对 CO-FBMC-OQAM 系统提出了一种新型的时间同步和信道响应联合估计算法，

并给出了对应的导频设计方案。基于该系统的传输模型，我们对所提出方法的基本原理进行

了数学建模和分析。为了优化定时度量函数曲线，消除准确定时位置两侧出现的其他尖峰对



时间同步性能产生干扰，使用 PN 序列对传输波形进行了预处理，并提出了新的定时度量函

数，使时间同步性能得到了优化。在进行准确定时后，我们利用双相关导频原理以及干扰近

似原理，消除了固有虚部干扰的影响，得到了各个子载波上对应的信道响应。最后，通过搭

建光学联合仿真平台，我们对该联合估计算法的性能进行了模拟测试，并且考虑了光纤非线

性的影响。获得的结果验证了该方法用 CO-FBMC-OQAM 系统进行时间同步与信道估计的

可行性与有效性。 
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