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摘要　脉冲干扰环境下水声正交频分复用通信性能严重下降, 为此提出了基于变分贝叶斯推断的信道估计方法。该方法利用

水声信道和脉冲干扰的稀疏特性, 基于平均场变分贝叶斯推断, 将信道向量和脉冲干扰向量的后验概率分布分别分解为简单

概率分布进行拟合, 基于导频子载波迭代直至收敛, 得到信道和脉冲干扰的最大后验估计。所提方法改进了基于稀疏贝叶斯

学习的干扰、信道联合估计方法中信道和干扰构成的联合向量无法分离二者稀疏度的问题, 并且显著降低了计算复杂度。在

此基础上, 进一步提出了基于变分贝叶斯推断的干扰、信道和符号联合估计方法, 将未知符号融入变分贝叶斯推断框架, 与干

扰和信道一起迭代, 最终得到更精确的符号估计。仿真和试验结果验证了所提算法的有效性, 与现有方法相比, 本文所提方法

具有更低的误码率和复杂度。
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Abstract    To  address  the  severe  performance  degradation  of  underwater  acoustic  orthogonal  frequency  division  multiplexing

(OFDM)  communication  in  the  presence  of  impulsive  interference,  a  channel  estimation  method  based  on  variational  Bayesian

inference is proposed. This method exploits the sparse characteristics of the underwater acoustic channel and impulsive interference.

By  utilizing  mean-field  variational  Bayesian  inference,  this  approach  decomposes  the  posterior  probability  distributions  of  the

channel vector and impulsive interference vector into simple probability distributions for fitting respectively. Iterative estimation is

performed based on pilot subcarriers until convergence is achieved, resulting in the maximum a posteriori estimation of the channel

and impulsive interference. The proposed method alleviates the problem that one cannot separate the sparsity of channel vector and

interference vector in the joint estimation method. Meanwhile, it significantly reduces the computational complexity. Based on this, a
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joint estimation method of interference, channel, and symbols based on variational Bayesian inference is further proposed, where the

unknown  symbols  are  integrated  into  the  variational  Bayesian  inference  framework  for  iterative  estimation  with  interference  and

channel,  leading  to  more  accurate  symbol  estimates.  Simulation  and  experimental  results  demonstrate  the  effectiveness  of  the

proposed algorithms. Compared to the existing methods, the proposed approach achieves lower error rates and complexity.

Keywords　Orthogonal  frequency  division  multiplexing,  Impulsive  interference, Variational  Bayesian  inference, Sparse  Bayesian

learning, Joint estimation

 

引言

正交频分复用 (OFDM)由于其特有的循环前缀

和各子载波相互正交的结构以及良好的抗多途能力

和高频带利用率, 近年来广泛应用于水声通信中[1–5]。

海洋环境复杂多变, 无论是自然界的生物运动还是

人工作业, 都不可避免产生高强度脉冲干扰, 严重影

响 OFDM水声通信性能[6–8]。因此, 如何在脉冲干扰

环境中实现精确的信道估计和均衡, 改善 OFDM通

信系统性能是当前的一个重要研究方向[9–11]。

根据脉冲干扰功率通常远大于信号功率且持续

时间短的特性, 非线性预处理成为脉冲干扰环境中

接收端常用方法之一。此类方法利用一定准则设置

阈值, 按照阈值判决结果确定接收信号中脉冲干扰

位置, 对这些位置的信号幅值进行裁剪、消隐或非线

性滤波等操作, 缓解接收信号中脉冲干扰的影响, 随
后再进行基于高斯白噪声的信道估计与均衡[12]。文

献 [13]利用阈值法确定脉冲干扰位置, 然后在导频

处采用最小二乘 (LS)方法实现了信道和脉冲干扰的

联合估计 , 在阈值法基础上提高了估计精度。文

献 [14]针对含脉冲噪声的接收信号设计了多重阈值

分段估计器, 结果表明其效果优于传统的裁剪、消隐

估计器。虽然此类方法复杂度低, 但是确定阈值需

要预先确定脉冲干扰的相关参数, 而参数往往会根

据信道条件而变化 , 即阈值的选取标准难以确定。

同时, 对于 OFDM信号而言, 其高峰值平均功率比破

坏了用于缓解脉冲干扰的阈值法性能 , 消隐后的

OFDM信号不再是正交的 , 由此产生的载波间干扰

也会降低系统性能。还有一类常用的接收端处理方

法是迭代干扰抑制, 通过一些准则迭代更新脉冲干

扰的位置和大小, 直至获得脉冲干扰的最优估计, 将
其从接收信号中减去以消除脉冲干扰影响。文

献 [15]基于因子图和置信传播设计了迭代消息传递

结构, 缓解脉冲干扰影响。文献 [16]首先根据信号

幅值确定脉冲噪声在时域的位置, 然后基于 LS算法,
利用 OFDM空子载波估计脉冲干扰样本, 最后在现

有信道估计和初步数据符号决策的基础上, 进一步

开发了迭代接收机。

近年来, 越来越多的学者开始关注水声信道和

脉冲干扰的稀疏性, 引入压缩感知进行稀疏信号重

构与恢复[17-18]。文献 [19]提出时频测量的 OFDM框

架结构, 基于压缩感知同时抑制窄带干扰和脉冲噪

声, 从 OFDM的零子载波中获得脉冲干扰的测量向

量对信号进行重构。文献 [20-21]提出利用正交匹配

追踪 (OMP)算法, 在迭代过程中引入施密特正交化,
准确估计信道状态信息并抑制脉冲噪声 , 但是

OMP算法需要预先假设脉冲噪声稀疏度已知。为进

一步提高脉冲干扰下的 OFDM通信性能, 文献 [22-23]
采用基于期望最大化 (EM)的稀疏贝叶斯学习 (SBL)
算法, 在接收端将信道向量和脉冲干扰向量合并为

一个向量进行估计, 从接收信号中减去估计出的脉

冲干扰, 再根据估计信道进行均衡。经过仿真和试

验验证, 该方法可实现良好系统性能, 但存在两方面

的问题: 一是没有考虑到脉冲干扰和信道各自的稀

疏性, 将二者作为一个联合向量进行估计, 引入了一

定的估计误差; 二是联合向量的维度较高, 导致迭代

求解时系统的计算复杂度较高。此外 , 文献 [24]在
SBL信道估计的基础上, 进一步提出了联合的稀疏

贝叶斯学习 (JSBL)算法, 在迭代中完成信道和符号

的联合估计。虽然该文献给出了一种 JSBL的低复

杂度递归实现方法, 但没有考虑脉冲干扰存在时的

应对策略。

考虑到脉冲干扰向量和信道向量具有不同的稀

疏度 , 本文提出了基于变分贝叶斯推断 (VBI)的水

声 OFDM信道估计方法。该方法利用平均场变分贝

叶斯推断, 使用简单概率分别对脉冲干扰向量和信

道向量复杂后验概率进行拟合 , 得到最大后验估

计。考虑到脉冲干扰向量和信道向量具有独立性 ,
本文将二者分离估计, 提高了估计精度。同时, 相比

基于 SBL的干扰、信道联合估计方法 , 本文方法显

著降低了迭代过程的计算复杂度。为充分利用全部

子载波信息, 区别于传统线性均衡方法, 本文进一步

提出了基于 VBI的干扰、信道和符号联合估计方法,
将符号估计融入 VBI框架, 与干扰向量和信道向量

一起迭代求解, 利用三者之间的耦合关系, 进一步提
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升系统性能。 

1　OFDM系统模型

N

Np Nd

Nz N = Np+Nd +Nz

T Tcp

f0

考虑一个卷积编码, 采用梳状导频的 OFDM系

统, 假设每个符号包含    个子载波, 其中导频子载波

数目为    , 数据子载波数目为    , 空子载波数目为

 , 满足    。设每个 OFDM符号持续

时间为    , 循环前缀长为    , 通带信号的起始频率

为   , 则通带 OFDM符号可以表示为 

s̃(t) = 2Re

N−1∑
k=0

x [k]exp
(
j2π fkt

) , t ∈ [
0,T +Tcp

]
, (1)

Re(·) x [k] k+1

fk = f0+ k/T k+1

h = [h [0] ,h [1] , · · · ,h [L−1]]T Tcp > L

Y = [Y(0),Y(1), · · · ,Y(N −1)]T

式中,    表示取实部,    表示第    个子载波上

传输的符号,     表示第    个子载波的中

心频率。假设基带的水声信道长度为 L, 满足

 , 且    。则基带的

频域接收 OFDM符号    满

足以下关系: 

Y = XH+ I+W = XFL h+Fi+W, (2)

X N ×N

H = FLh F N ×N

FL F L I = [I(0), I(1), · · · ,
I(N −1)]T W = [W(0),W(1), · · · ,W(N −1)]T

N ×1

i = [i(0), i(1), · · · , i(N −1)]T N ×1

式中,    为频域 OFDM符号构成的    维的对角矩

阵。    为信道的频率响应 ,     为    维的归

一化傅里叶矩阵,    为    的前    列,  
 和    分 别 为

 维频域的脉冲干扰向量和背景高斯白噪声向

量 ,     是    的时域脉冲干

扰向量。

Np×Np Fp ip = FH
p Ip

p ip

受文献 [23]的启发 , 为了简化估计维度 , 引入

 维的归一化傅里叶矩阵    , 令    , 下
标    表示导频位置, 此时    可以看作是对时域脉冲干

扰的欠采样。导频处的接收信号可以表示为 

Yp = XpFL h+Fpip+Wp = Mph+Fpip+Wp, (3)

Yp Y Np×1 Xp

Np×Np

Np×L FL F L Mp =

XpFL Wp

式中,    表示    导频所在行构成的    列向量,  
是    的对角阵 , 其对角元素为已知导频符号 ,

 维的    是    导频所在行对应的前    列 ,   
 ,    为导频处对应的频域高斯白噪声。

 

2　基于导频子载波的 VBI信道估计

和脉冲干扰抑制

α

α

常见的脉冲噪声统计模型有高斯混合模型

(GMM)和对称    稳定分布模型等, 背景噪声与脉冲

噪声共同构成了 GMM分布。其中, GMM具有闭式

的概率密度函数, 且一阶矩和二阶矩均有限, 便于分

析; 对称    稳定分布模型稳定性强, 能较为准确地描

h ip

述脉冲噪声概率密度函数拖尾特征, 但无闭式的概

率密度函数。为了能够更有效简便地完成后续的变

分近似 , 本文将脉冲噪声的先验分布设定为 0均值

的高斯分布 , 与背景噪声共同构成了二分量的

GMM分布。因此, 定义信道    和脉冲干扰    的先验

分布分别为 

p (h;λ1:L) ∼ CN
(
0,diag

(
1
λ1:L

))
,

p
(
ip;λL+1:L+Np

)
∼ CN

(
0,diag

(
1

λL+1:L+Np

))
, (4)

CN λ1:L = [λ1,λ2, · · · ,λL]T

h λL+1:L+Np
= [λL+1,λL+2, · · · ,λL+Np

]T

ip

式中,    表示复高斯分布,    为信

道    的超参数,     为脉冲

干扰    的超参数 , 各参数相互独立。进一步定义超

参数的先验概率分布: 

p (λ1:L) =
L∏

i=1

G (λi;a1,b1) = Γ(a1)−1b1
a1λi

a1−1 exp(−b1λi) ,

p
(
λL+1:L+Np

)
=

L+Np∏
i=L+1

G (λi;a2,b2) =

Γ(a2)−1b2
a2λi

a2−1 exp(−b2λi) , (5)

G Γ (a) =
r ∞

0 ta−1exp (−t)dt

λ = [λT1:L,λ
T
L+1:L+Np

]T Wp

式中 ,     表示伽马分布 ,     。令

 。定义背景高斯白噪声    的先验

分布满足: 

Wi ∼ CN
(
0, ε−1

)
, i = 1,2, · · · ,Np, (6)

Wi Wp i ε式中,     表示    中第    个元素。进一步定义    的先

验满足伽马分布: 

p (ε) = G (ε;c,d) = Γ(c)−1dcεc−1 exp(−dε) . (7)

q
(
h, ip,λ, ε

)
p
(
h, ip,λ, ε|Yp

)
q
(
h, ip,λ, ε

)
根据变分贝叶斯推断原理 , 引入变分分布

 拟合后验分布    , 利用平均场

理论将   分解为如下形式[25]: 

q(h, ip,λ, ε) = q (h)q
(
ip
)
q (λ)q (ε) . (8)

q∗
(
h, ip,λ, ε

)
Λ =

{
h, ip,λ, ε

}
Λ j Λ j q

(
Λ j

)
q∗

(
Λ j

)

问 题 转 化 为 寻 找 式 (8) 满 足 的 最 佳 分 布

 , 使二者的后向 KL (Kullback-Leibler)散
度最小 [25]。令    表示待估计参数集合 ,

 表示    中第    个元素 , 变分分布    的最优解

 满足 

lnq∗
(
Λ j

) ∝ ⟨
ln p

(
Yp,Λ

)⟩
q(Λ)/q(Λ j), j = 1,2,3,4, (9)

∝ ⟨·⟩q(Λ)/q(Λ j) = E∏4
i, j q(Λi)[·]

(·) q
(
Λ j

)
q (Λi)

式中, 符号    表示正比关系,     表

示对   求除了   外其他   乘积的期望。 

p
(
Yp,Λ

)
=p

(
Yp | h, ip, ε

)
p (h;λ1:L) p

(
ip;λL+1:L+Np

)
p(λ)p(ε).

(10)

q∗
(
Λ j

)
Λi由于任一    的求解依赖于其他参数    , 因
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此可迭代更新各参数, 依次求得各参数的最优解。

µ(·) Σ(·) h

j µh2
j
= ⟨|h j|2⟩q(h) =

Σh( j, j)+ [µh( j)]2, j = 1,2, · · · ,L i j

µi2
j
= ⟨|ip, j−L|2⟩q(ip)=Σi( j−L, j−L)+

[µi( j−L)]2 j = L+1, · · · ,L+Np λ̂m = ⟨λm⟩q(λm), m =

1, · · · ,L+Np λ̂1:L = [̂λ1, λ̂2, · · · , λ̂L]T λ̂L+1:L+Np
= [̂λL+1,

λ̂L+2, · · · , λ̂L+Np
]T q(ε) q(h) q(ip)

q(λ)

设    和    分别表示期望和协方差 , 则    中第

 个元素平方的期望可以表示为  

 , 同理    中第    个元素平

方的期望可以表示为  

 ,    。令  

 ,     ,   

 , 由 附 录 A可 得    ,     ,     和

 分别满足
 

q(ε) = G
(
ε;

Np

2
+ c,ρ

)
, (11)

 

q (h) = CN (h |µh,Σh ) , (12)
 

q
(
ip
)
= CN (

ip |µi,Σi
)
, (13)

 

q (λ1:L)=
L∏

j=1

G
(
λ j;a1+

1
2
,b1+

1
2
µh2

j

)
, j = 1, · · · ,L, (14)

 

q
(
λL+1:L+Np

)
=

L+Np∏
j=L+1

G
(
λ j;a2+

1
2
,b2+

1
2
µi2

j

)
,

j = L+1, · · · ,L+Np, (15)

式中
 

ρ =
1
2

∥∥∥Yp−Mpµh−Fpµi

∥∥∥2
+

1
2

tr
(
MpΣh MH

p +FpΣi FH
p

)
+d, (16)

 

ε̂ = ⟨ε⟩q(ε) =
NP/2+ c
ρ

, (17)
 

µh = ε̂Σh MH
p

(
Yp−Fpµi

)
,

Σh =
[̂
εMH

p Mp+diag
(̂
λ1:L

)]−1
, (18)

 

µi = ε̂ΣiFH
p

(
Yp−Mpµh

)
,

Σi =
[̂
εFH

p Fp+diag
(̂
λL+1:L+Np

)]−1
, (19)

 

λ̂ j =
a1+1/2

b1+µh2
j
/2
, j = 1, · · · ,L, (20)

 

λ̂ j =
a2+1/2

b2+µi2
j
/2
, j = L+1, · · · ,L+Np. (21)

ĥVBI

y

T î

总结基于 VBI的信道估计方法步骤如表 1所

示。按照表 1步骤迭代收敛后得到信道估计值    ,
此时可利用迫零 (Zero-forcing, ZF)均衡 [26] 在 OFDM
接收端得到均衡后的符号, 然后根据发射端规则重

构接收信号    , 与实际接收信号相减, 设置合理阈值

 , 即可估计出时域全部的脉冲干扰   : 

î [n] =

 y [n]− y [n] , y [n]− y [n]≥T,

0, y [n]− y [n] < T,
n = 0,1, · · · ,N −1.

(22)

将该脉冲干扰从实际接收信号中减去, 然后直

接进行均衡即可。图 1为基于 VBI的信道估计和脉

冲干扰抑制流程。ZF均衡的目的主要是用于产生

符号的估计值, 以提供给后续的联合估计方法作为

迭代的初始值。同样地, 也可以选取其他均衡器来

产生符号的初始估计值, 出于简化考虑, 本文选取了

较为简单的 ZF均衡, 从而不额外增加系统的复杂度。 

3　基于全部子载波的信道、干扰和符

号联合估计

M = XFL

本节考虑将符号估计代入 VBI框架 , 第 2节中

基于导频的信道估计可扩展为基于全部子载波的信

道、干扰和符号联合估计 (JVBI), 进一步提升符号估

计精度。令   , 由式 (2)可得 

Y = Mh+Fi+W. (23)

i定义   的先验分布为 

p (i;λL+1:L+N) ∼ CN
(
0,diag

(
1

λL+1:L+N

))
, (24)

λL+1:L+N = [λL+1,λL+2, · · · ,λL+N]T λL+1:L+N式中 ,     。定义    先
 

表 1    基于 VBI的信道估计方法步骤

Yp Mp Fp K δ输入: 观测向量   , 字典矩阵   , 傅里叶矩阵   , 最大迭代次数   , 迭代终止门限   。

k = 0 Σh Σi µh µi λ̂1:L λ̂L+1:L+Np a1 = b1 = a2 = b2 = c = d = 0

ε̂

µh Σh

µi Σi

λ̂1:L λ̂L+1:L+Np

k < K ∥µ(k)
h −µ

(k−1)
h ∥22≥δ (k) k ∥ · ∥2

初始化:
迭代次数   ,    和   均为单位矩阵,    ,    ,    和   均为全0向量,    。

迭代过程:
(1) 根据式(17)更新   ;
(2) 根据式(18) 更新   和   ;
(3) 根据式(19) 更新   和   ;
(4) 根据式(20) 和式(21) 分别更新   和   。

终止判决:
若   且   , 重复迭代过程, 其中, 上标   表示第   次迭代,    表示向量的二范数; 否则, 迭代终止。

ĥVBI = µ(k)
h输出信道的最优估计:    。
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验概率分布为 

p (λL+1:L+N) =
L+N∏

i=L+1

G (λi;a2,b2). (25)

λ = [λT1:L,λ
T
L+1:L+N]T Λ = {h, i,λ, ε,X}令    ,     , 则联合概

率分布可以表示为 

p (Y,Λ)= p (Y |h, i, ε; X ) p (h;λ1:L) p
(
i;λL+1:L+Np

)
p (λ) p (ε) .

(26)

q (X,h, i,λ, ε) p (X,h, i,λ, ε|Y)引入分布    拟合后验分布    ,
由式 (8) 同理可得 

q(X,h, i,λ, ε) = q (X)q (h)q (i)q (λ)q (ε) . (27)

Λ X

X

与    中的其他参数不同 , 由于待估计符号    的

复杂性, 其变分分布无法由某一确定分布给出, 因此

可以根据下式求解   的最大似然估计: 

X̂ =argmax
X

⟨
ln p

(
Y|h, i, ε; X

)⟩
q(h)q(i)q(λ)q(ε)

=

argmin
X

[∥Y−Mµh−Fµi∥2+

tr
(
MΣh MH+FΣiFH

)
], (28)

 

X (i) =argmin
X(i)∈Ψ

{|Y (i)−X (i) FL (i, ·)µh−F (i, ·)µi|2+

C (i, i) |X (i)|2+D (i, i)}, (29)

i ∈ ∆Nd Ψ

FL (i, ·) FL i C = FLΣhFH
L D = FΣiFH

式中,    为数据符号索引,    为星座图映射符号集

合,    代表   的第   行,    ,    。

q (X,h, i,λ, ε) p(X,h, i,λ,
ε|Y)

q (ε) q (h) q (i) q (λ)

与第 2节推导类似, 令   与 

 之间的后向 KL散度最小, 可分别得到变分分布

 ,    ,    ,    为 

q (ε) = G
(
ε;

N
2
+ c,ρ

)
, (30)

 

q (h) = CN (h |µh,Σh ) , (31)
 

q (i) = CN (i |µi,Σi ) , (32)
 

q (λ1:L) =
L∏

j=1

G
(
λ j;a1+

1
2
,b1+

1
2
µh2

j

)
, j = 1, · · · ,L,

(33)
 

q (λL+1:L+N) =
L+N∏

j=L+1

G
(
λ j;a2+

1
2
,b2+

1
2
µi2

j

)
,

j = L+1, · · · ,L+N, (34)

式中 

ρ =
1
2
∥Y−Mµh−Fµi∥2+

1
2

tr
(
MΣh MH+FΣiFH

)
+d,

(35)
 

ε̂ =
N/2+ c
ρ
, (36)

 

µh = ε̂Σh MH (Y−Fµi) ,

Σh =
[̂
εMHM+diag

(̂
λ1:L

)]−1
, (37)

 

µi = ε̂ΣiFH (Y−Mµh) ,

Σi =
[̂
εFHF+diag

(̂
λL+1:L+N

)]−1
, (38)

 

λ̂ j =
a1+1/2

b1+
1
2
Σh ( j, j)+

1
2
[
µh ( j)

]2
, j = 1, · · · ,L, (39)

 

λ̂ j =
a2+1/2

b2+
1
2
Σi ( j−L, j−L)+

1
2
[
µi ( j−L)

]2
,

j = L+1, · · · ,L+N. (40)

总结基于全部子载波的信道、干扰和符号联合

估计步骤如表 2所示。在 VBI框架中代入未知符号

进行估计时, 需要给出全部子载波上符号的初始迭

代值, 为了避免累积误差, 本文将第 2节中 VBI方法

得到的判决符号作为初值传递给 JVBI方法。 

4　复杂度对比分析

Np L

2Np L+Np

对所提方法与文献 [23]中基于导频的 SBL的联

合估计方法进行复杂度对比分析。虽然文献 [23]中
信道长度为    , 但其有效信道长度仍为    , 因此可将

联合向量的维度由    简化为    。表 3对比了

基于 SBL的联合估计方法和本文所提方法一次迭代

的计算复杂度 , 其中 , ISBL方法表示采用文献 [23]

 

基于导频子载波的 VBI 信道估计 ZF 均衡 符号判决

① 

−
③ 

时域脉冲干扰估计值 符号判决 解码输出ZF 均衡

接收信号重构 阈值判决
−② ② 

接
收
频
域
基
带
信
号

图 1    基于 VBI的信道估计和干扰抑制方法框图
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中基于导频子载波的 SBL干扰、信道联合估计方法

得到信道估计值后, 再利用本文方法进行干扰抑制,
JISBL表示文献 [23]中的基于全部子载波的 SBL干

扰、信道和符号联合估计方法, VBI表示基于导频子

载波的 VBI信道估计和干扰抑制方法, JVBI表示基

于全部子载波的 VBI干扰、信道和符号联合估计方

法。由于本文所提方法分离了脉冲干扰向量和信道

向量 , 因此 VBI和 JVBI计算复杂度远小于 ISBL和

JISBL。

MSE = (1/L)∥h− hreal∥22 hreal

∥ · ∥2

图 2为上述四种方法的收敛速度曲线 , 其中纵

轴代表信道估计结果与图 3仿真信道之间的均方误

差 (MSE), 其中    ,    表示真实

信道向量 ,     表示求向量的 2范数。图中结果表

明 , 几种方法的收敛速度相近 , 并且 VBI和 JVBI的
方法能够达到更低的MSE。 

5　脉冲干扰下的性能仿真

仿真时采用 Bellhop软件生成信道, 设置参数为

水深 200 m, 发射换能器和水听器分别布放于水下

10 m和 15 m, 水平相距 2 km。生成的信道冲激响应

如图 3所示, 四条声线经由不同路径达到接收端, 最
大多途时延为 7.67 ms。本节采用高斯混合模型作

为脉冲噪声仿真模型进行算法验证。定义干噪比

(INR)为 

INR =
E

(
∥i∥2

)
E

(
∥w∥2

) , (41)

E(·)
p v

式中,    表示能量。假设脉冲干扰在混合噪声中出

现的概率为    , 令    表示总噪声, 包括脉冲干扰和背

景高斯噪声, 则其概率密度可以表示为 

f (v) = pCN
(
0,σ2

i + σ
2
w

)
+ (1− p)CN

(
0,σ2

w

)
, (42)

p σ2
i

σ2
w

式中,    表示脉冲干扰出现的概率,    为脉冲干扰的

方差,    为加性高斯白噪声的方差。

仿真共设置 512个子载波, 其中 40个导频子载

波均匀分布。一个 OFDM的符号长度为 128 ms, 循
环前缀长度为 32 ms, 频带为 3~7 kHz, 采样频率

48 kHz, 调制方式采用 BPSK, 采用 1/2码率的卷积码

 

表 2    基于全部子载波的信道、干扰和符号联合估计步骤

X Y M F K δ输入: 初始符号矩阵   , 观测向量   , 字典矩阵   , 傅里叶矩阵   , 最大迭代次数   , 迭代终止门限   。

k = 0 Σh Σi µh µi λ̂1:L λ̂L+1:L+N a1 = b1 = a2 = b2 = c = d = 0

ε̂

µh Σh

µi Σi

λ̂1:L λ̂L+1:L+N

i ∈ ∆Nd X (i)

k < K ∥µ(k)
h −µ

(k−1)
h ∥22≥δ

初始化:
　　迭代次数   ,    和   均为单位矩阵,    ,    ,    和   均为全0向量,    。

迭代过程:
　　(1) 根据式(36) 更新   ;
　　(2) 根据式(37) 更新   和   ;
　　(3) 根据式(38) 更新   和   :
　　(4) 根据式(39) 和式(40) 分别更新   和   ;
　　(5) 根据式(29) 在   范围内找到每一个符号   的最优估计。

终止判决:
　　若   且   , 重复迭代过程; 否则, 迭代终止。

X̂JVBI = X(k)输出符号的最优估计:    。

 

表 3    几种脉冲干扰抑制方法复杂度对比

ISBL O
((

L+Np

)3
)

JISBL O
(
(L+N)3

)
VBI

 O
(
N3

p +L2Np

)
, L < Np

O
(
N3

p +L3
)
, L≥Np

JVBI O
(
L3 +N3

)

 

0 5 10
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幅
值

15
0
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图 3    多途信道冲激响应
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均
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差
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图 2    信噪比为 20 dB时不同方法的收敛速度
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p = 0.03

T P

T =
√
ζP ζ

ζ

5≤ζ≤10
ζ = 5

进行信道编码。OFDM信号经过水声多途信道后加

入    的 GMM模拟脉冲噪声。本文脉冲干扰

阈值    以 OFDM符号的平均功率    作为基准 , 令

 , 其中    为阈值系数。图 4以经过裁剪预处

理后的 LS信道估计为例, 给出了信噪比 (SNR)固定

时叠加 GMM脉冲噪声后系统误码率随系数    变化

情况, 其中 INR=20 dB。随着 SNR增大, 系统误码率

随阈值系数变化的波动范围越大。总体来看 , 在
 的情况下, 系统误码率波动较小, 因此本文

统一选择脉冲干扰阈值系数   。

图 5为不同信道估计算法下随信噪比变化的均

方误差曲线 , 其中 LS + Clipping和 SBL + Clipping
分别表示经过裁剪预处理的 LS和 SBL信道估计方

法。结果表明 , 经过裁剪预处理的 LS方法 MSE最

高 , 性能最差。SBL + Clipping方法优于前者 , 但相

比于 ISBL方法仍有差距, 表明信道与脉冲干扰的联

合估计方法效果好于简单的裁剪预处理。VBI方法

性能最好, 在仿真中, MSE相比 ISBL方法进一步提

升了约 3 dB。
图 6进一步展示了不同算法下随信噪比变化的

误码率曲线。结果表明 , 经过裁剪预处理的 LS和

SBL方法误码率最高, ISBL和 JISBL方法的误码率

水平较前两者显著下降。相较之下, 本文所提基于

VBI的脉冲干扰抑制方法由于分离估计信道向量和

干扰向量 , 误码率性能优于 ISBL。最后 , JVBI方法

进一步提升了符号估计精度 , 降低了系统误码率。

随着 SNR增大, JVBI的性能优势也愈发显著。 

6　半仿真试验

45◦47′53′′N 126◦39′7′′E

45◦47′38”N 126◦39′49”E

为进一步验证本文所提方法在实际脉冲干扰环

境中的鲁棒性, 本节将利用松花江试验得到的通信

数 据 叠 加 实 际 采 集 到 的 鼓 虾 噪 声 进 行 验 证 。

2023年 2月 2日 , 在黑龙江省哈尔滨市松花江上进

行了单输入多输出 (SIMO)水声通信试验。声源处

松花江深度 6.4 m (包括冰层厚度 ), 地理位置位于

 ,     , 上层冰层厚度 0.7 m, 发射

换能器深度 4 m。接收阵处松花江深度 8.4 m (包括

冰层厚度), 地理位置为    ,     , 冰
层厚度 0.7 m, 6阵元的自容式水听器均匀线阵于水

深 2 m处等间距 (相邻阵元间隔 1 m)向下布放。收

发两端水平距离约 800 m。

图 7为松花江试验中的 OFDM信号帧结构示意

图。发射信号共包括 512个子载波, 其中 406个数据

子载波 , 74个导频子载波 , 其余 32个为空子载波。

中心频率 12 kHz, 带宽 4 kHz, 其余参数与仿真一

致。试验时一帧信号包括 5个 OFDM符号, 每个帧

首尾均添加 10 kHz至 14 kHz的双曲调频 (Hyperbolic
Frequency Modulation, HFM)信号 , 作为同步信号和

多普勒估计信号 ,  HFM的持续时间为 500 ms, 与
OFDM块之间的零保护间隔是 200 ms。试验中 , 接
收的 OFDM信号首先基于帧前后的 HFM信号进行

了块多普勒补偿 [26-27], 之后采用了本文涉及的几种

算法处理信号。

图 8为接收一帧信号的时频图 , 试验共接收到

150帧信号。图 9为松花江不同水听器处的信道估
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误
码
率

SNR=15 dB

SNR=20 dB

SNR=25 dB

图 4    不同信噪比下随阈值系数变化的误码率曲线
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图 5    不同信道估计算法下随信噪比变化的均方误差曲线
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图 6    不同算法下随信噪比变化的误码率曲线
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计结果, 结果表明试验水域多途结构较为复杂, 不同

方法估计得到的信道冲激响应在整体结构上类似 ,
但仍存在一定的差异。图 10为新加坡附近海域采

集到的鼓虾噪声 , 可以看出其中存在诸多强干扰。

由于无法分离该鼓虾噪声中的背景高斯白噪声和强

脉冲干扰, 因此将其分别以不同的信干噪比 (SINR)
叠加在实际数据中, 以验证本文所提方法性能。

接收数据包的误码率统计情况如图 11所示, 本
次试验仅对比 ISBL、JISBL、VBI和 JVBI四种干扰

抑制方法。图中 I、II、III、IV分别代表 ISBL、JISBL、
VBI、JVBI, 不同颜色的柱状图表示维特比解码后

的误码率所处误码区间不同 ([0,10−3],  [10−3,10−2],
[10−2,10−1], [10−1,1]), 纵轴表明解码后的不同误码区

间所占据的帧数。可以看出, 在该半仿真试验中, 随
着 SINR增加, 各方法解码后系统的误码率均呈现下

降趋势, 且 JISBL相比 ISBL、JVBI相比 VBI的性能

增益均逐渐加大。四种方法表现出的性能排序依次

为 JVBI>VBI>JISBL>ISBL, 说明所提基于 VBI的两
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种干扰抑制方法相比两种 ISBL方法表现出更好的

鲁棒性。 

7　结论

针对脉冲干扰环境中水声 OFDM性能下降的问

题, 本文提出了基于 VBI的信道估计和符号联合估

计方法。基于 VBI中的平均场理论, 分离了干扰向

量和信道向量, 利用简单的分布拟合待求的后验概

率分布, 迭代更新各分布直至收敛, 得到信道向量的

最优估计, 重构接收信号后利用阈值判决分离脉冲

干扰, 有效抑制了脉冲干扰对于接收信号影响, 克服

了 SBL方法中联合向量带来的性能损失, 降低了计

算复杂度, 提高了脉冲干扰下水声 OFDM性能。在

此基础上, 利用全部子载波上的符号信息, 将基于导

频的 VBI方法均衡得到的符号作为初值输入 VBI框
架迭代求解, 进一步提升了符号估计精度。仿真及

试验结果表明, 本文所提方法在脉冲干扰环境下具

有良好的鲁棒性。
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