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摘要 针对基于信号优化分组的椭圆球面波函数 (prolate spheroidal wave functions, PSWFs) 多载波

调制系统频带利用率 (spectral efficiency, SE) 提升受信号激活路数固定限制的不足, 引入广义索引调

制 (generalized index modulation, GIM), 提出了基于 GIM 的 PSWFs 多载波调制解调方法, 采用放宽

对信号激活路数限制、增加调制符号组合数,有效提高系统频带利用率.在发射端,引入固定功率增益,

本文提出了基于固定功率增益的调制信号功率控制方法,有效降低了 GIM发射端系统复杂度,同时增

加了调制符号间最小欧式距离. 在接收端, 基于不同支路信号激活状态相互独立的特点, 引入局部最

优, 提出了基于局部最优的信号索引检测方法, 将信号索引检测转换为相互独立的单支路信号激活状

态检测, 在相同误比特率 (bit error rate, BER) 下, 能够将检测复杂度由经典 GIM 信号索引检测方法

的 O(mMgn) 降低为 O(gn). 理论与仿真结果表明, 所提方法具有更高的系统频带利用率, 如当 BER

为 10−5 时,相对于基于信号优化分组的 PSWFs多载波调制,所提方法 SE提升约 14.5%,所需信噪比

降低约 2.73 dB; 相对于经典 GIM, SE 提升约 2.9%, 所需信噪比降低约 1.92 dB.
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1 引言

信号波形设计作为通信系统底层关键技术之一, 直接决定了系统整体性能. 下一代通信系统对信

息传输的 “质”、“量” 以及 “多样性” 提出了更高的要求, 需要更加灵活、更高信息传输速率的新空

中接口, 可直接在时频域二维空间进行资源分配 [1], 实现不同类型时频资源的灵活分配与动态共享.

这就要求信号波形须同时兼顾高灵活性、高能量聚集性、高系统频带利用率, 这也是目前学术界、工
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业界普遍关注的热点问题 [2, 3]. 针对该问题, 相关领域专家学者提出了一系列解决方案. 一方面, 从

降低正交频分复用 (orthogonal frequency division multiplexing, OFDM) 的带外能量泄露、提升信号

能量聚集度的角度出发, 提出了一系列高灵活性、高能量聚集性的信号波形, 如加窗 OFDM (OFDM

with weighted overlap and add, WOLA-OFDM) [4]、滤波 OFDM (filtered OFDM, F-OFDM) [5]、统

一滤波多载波 (universal filtered multi-carrier, UFMC) [6]、滤波多载波调制 (filter bank multi-carrier,

FBMC) [7]、广义频分复用 (generalized frequency division multiplexing, GFDM) [8]、基于椭圆球面波函数

的多载波调制 (multi-carrier modulation based on prolate spheroidal wave functions,

MCM-PSWFs) [9, 10] 等. 其中, MCM-PSWFs 将具有时间带宽积与频谱灵活可控、最佳带限 (时限)

函数基等优良基础特性的 PSWFs 信号 [11] 作为基础波形, 可直接在时频域灵活地进行信号波形设计,

能够同时兼顾信号波形设计灵活性、能量聚集性以及系统频带利用率 [9]. 另一方面, 从拓展信息映射

维度、提高系统频带利用率角度出发, 提出了一系列高系统频带利用率的信号波形, 如多载波索引调

制 (multi-carrier modulation with index modulation, MCM-IM) [12∼14]、超 Nyquist 传输 (faster than

Nyquist, FTN) [15]、非正交调制 (non-orthogonal modulation technique, NMT) [16]、时域波形复用技术

(overlapped time domain multiplexing, OVTDM) [17] 等. 其中,相对于 FTN, NMT, OVTDM, MCM-IM

作为空间索引调制的拓展, 具有能够在不增加载波数目、信号间干扰的前提下, 有效增加调制符号组

合数, 大幅提升系统频带利用率的优势 [18, 19].

基于 MCM-PSWFs, MCM-IM 上述优势, 课题组将 MCM-IM 与 MCM-PSWFs 结合, 提出了基于

信号优化分组的 PSWFs多载波调制 (MCM-PSWFs with signal grouping optimization, MCM-PSWFs-

SGO) [20]. 该方法通过对 PSWFs信号优选、分组,同时利用信号索引、脉冲幅度调制 (pulse amplitude

modulation, PAM) 2个维度进行信息映射, 能够在保证调制信号高能量聚集性的同时有效提高系统频

带利用率, 这非常符合下一代通信系统高灵活性、高能量聚集性、高系统频带利用率的信号波形设计

需求. 然而, 由于 MCM-PSWFs-SGO 每组信号中的激活信号路数固定, 这在一定程度上限制了其系

统频带利用率的进一步提升. 针对 OFDM-IM 激活信号路数为固定值, 限制其系统频带利用率提升的

不足,广义 OFDM-IM (generalization OFDM-IM, OFDM-GIM) [21, 22]、多模索引调制 [23∼25]、分层索引

调制 [26] 等一系列调制方法相继被提出, 系统频带利用率得到了进一步提升. 其中, 南洋理工大学 Fan

等 [21,22] 提出的 OFDM-GIM, 不再限制激活载波信号的路数, 使系统频带利用率得到进一步提升, 这

为进一步提高 MCM-PSWFs-SGO 系统频带利用率提供了很好的思路. 但任何事物都具有两面性, 将

GIM 引入 MCM-PSWFs, 不仅仅是优势的 “叠加”, 同时还会带来劣势的 “叠加”. 由于 GIM 每组激活

的信号路数具有一定的随机性, 其为保证调制信号与传统多载波信号具有相同的平均功率, 采用基于

动态功率增益的调制信号功率控制方法. 在发射端, 依据不同码元周期激活的信号路数, 实时调节调

制信号的功率增益; 在接收端, 遍历全部可能功率增益进行信号索引检测 [21], 系统复杂度较高. 此外,

MCM-PSWFs 系统复杂度本来就较高 [9, 11], 故直接将 GIM 引入 MCM-PSWFs, 这将大大增加结合后

的系统复杂度, 严重限制其后续的工程应用. 因此, 如何降低 GIM 系统复杂度成为降低结合后系统复

杂度的重要突破口.

围绕如何提高 MCM-PSWFs 系统频带利用率, 将 GIM 引入 MCM-PSWFs, 提出了基于 GIM 的

PSWFs 多载波调制解调方法 (MCM-PSWFs with GIM, MCM-PSWFs-GIM), 不再固定每组激活的

PSWFs信号路数,有效增加了调制符号组合数,进一步提高了系统频带利用率.在发射端,从多个码元

周期信号平均功率角度出发, 引入固定功率增益, 提出了基于固定功率增益的调制信号功率控制方法,

无需依据不同码元周期激活信号路数动态调节功率增益,有效降低了 GIM发射端系统复杂度,同时还

增加了调制符号间最小欧式距离 (minimum Euclidean distance, MED). 在接收端, 在剖析调制符号概
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图 1 基于广义信号索引的 PSWFs 多载波调制解调方法原理框图. (a) 发射端; (b) 接收端

Figure 1 Block diagram of the MCM-PSWFs-GIM with (a) transmitter (b) receiver

率密度分布特性的基础上, 基于不同支路信号激活状态相互独立的特点, 引入局部最优, 提出了基于

局部最优的信号索引检测方法, 将信号索引检测转换为相互独立的单支路信号激活状态检测, 避免了

信号索引检测遍历全部可能功率增益,有效降低了信号索引检测复杂度.理论与仿真结果表明,相对于

基于 PSWFs 的多载波正交调制方法 (multi-carrier orthogonal modulation based on PSWFs, MCOM-

PSWFs) [9]、MCM-PSWFs-SGO [20],所提方法在相同功率谱与峰均功率比 (peak-to-average power ratio,

PAPR)特性的前提下,具有更优的频带利用率与系统误码性能;相对于经典 GIM (OFDM-GIM) [21, 22],

所提方法不仅具有更优的功率谱与 PAPR 特性, 还具有更优的频带利用率与系统误码性能.

2 基于广义信号索引的 PSWFs 多载波调制解调与检测方法

GIM 系统复杂度高的原因在于, 在发射端采用动态功率增益对信号功率进行实时调节, 在接收端

信号索引检测需遍历全部可能功率增益. 因此, 如何避免采用动态功率控制是降低结合后系统复杂度

的重要突破口.

2.1 基于广义信号索引的 PSWFs 多载波调制方法

由大数定律可知, 随着信号组数、码元周期数增多, 被激活信号路数趋于被激活路数的平均值.这

意味着将多个码元周期的调制信号看成一组信号, 对其进行固定功率增益, 同样可实现信号平均功率

与传统多载波信号相同. 这为避免采用动态功率增益, 降低结合后系统复杂度提供了一种新的思路.

基于 GIM 激活信号路数上述特点, 图 1 给出了基于 GIM 的 PSWFs 多载波调制方法系统原

理框图. 该方法利用 I/Q 2 个独立支路进行信息传输, 且 I/Q 支路采用相同结构的信号索引. 鉴

于 PSWFs 信号分组数、每组信号路数、PAM 进制数以及激活信号路数等参数直接决定系统整体

性能, 需要依据可用时频资源大小、系统整体性能需求进行整体的设计和选择 [20]. 为便于分析且

不失一般性, 假设可用时宽为 T (s)、带宽为 B (Hz), 每组信号路数为 n、每组激活的信号路数为

k= [k1, k2, . . . , km], ki ∈ [0, n],m 6 n, PAM 调制进制数为 M .

在发射端, 先依据 PSWFs 信号参数、每组信号路数 n, 对 PSWFs 信号进行优选、分组 [20],

为保证调制信号具有高能量聚集性, 选择前 c − l 阶 PSWFs 信号用于信息传输, 并将其分为组数

g = ⌊(BT − l)/n⌋ 组, c = BT (Hz · s) 为 PSWFs 信号时间带宽积, l 为正整数; 进而, 将 2m bits

待传输信息平均分为 g 组, 每组包含 p′ = 2m/g = pI + pQ (bits) 信息, 其中, pI = pQ = p, pI =

pα,I,1 + pα,I,2, pQ = pα,Q,1 + pα,Q,2, α ∈ [1, g]; 而后, 利用 GIM 和 PAM 同时进行信息映射, 获取调制符

号,并产生 MCM-PSWFs-GIM调制信号.在接收端,先去除调制信号功率增益,获取不同支路 PSWFs
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信号统计检测量 Ei/κPG, i ∈ [0, ng − 1];进而,分别获取不同子块对应调制符号,即 yα, α ∈ [1, g];最后,

对信号索引、PAM 调制符号进行检测、解调, 并恢复发射端发送比特信息.

(1) 信号索引方案设计与调制符号产生. 鉴于 MCM-PSWFs-GIM不同组 (子块)采用相同结构的

信号索引, 下面以第 α ∈ [1, g] 个子块为例, 对调制符号产生流程进行说明.

首先, 依据每组信号路数 n、激活信号路数 k, 采用排列组合法, 设计 MCM-PSWFs-GIM 信号索

引方案 [12, 21]. 其次, 第 α ∈ [1, g] 个子块的广义信号索引模块依据比特信息 pα,I,1, pα,Q,1 (bits), 从第 α

个子块对应的 n个 PSWFs信号中选择 kα,I, kα,Q ∈ [0, n]个信号激活. 相应的 I/Q支路 M 进制 PAM

调制符号携带的信息量为

pα,I,2 = kα,Ilog2M, pα,Q,2 = kα,Qlog2M (bits). (1)

信号索引携带的信息量为

pα,I,1 = ⌊nlog2 (1 +M)⌋ − kα,Ilog2M (bits), pα,Q,1 = ⌊nlog2 (1 +M)⌋ − kα,Qlog2M (bits). (2)

信号的索引可表示为

II,α = {iI,α,1, iI,α,2, . . . , iI,α,n} , IQ,α = {iQ,α,1, iQ,α,2, . . . , iQ,α,n} , (3)

其中, iI/Q,α,γ 为第 α 个子块、第 γ ∈ [1, n] 个信号的状态, 若 iI/Q,α,γ = 1, 则表示第 γ 个信号被激活;

若 iI/Q,α,γ = 0, 则表示第 γ 个信号未被激活. 另一方面, I/Q 支路 pα,I,2, pα,Q,2 (bits) 信息序列对应的

调制符号为

sI,α = [sI,α(1), . . . , sI,α(kα,I)] , sQ,α = [sQ,α(1), . . . , sQ,α(kα,Q)] , (4)

其中, sI/Q,α(γ) ∈ S, γ = 1, . . . , kα,I/Q, S 为 M 进制 PAM 调制符号集合.

子块调制符号产生模块依据 II,α, IQ,α, sI,α, sQ,α, 产生第 α 个子块调制符号 xα ∈ Cn×1, 即

xα = [xI,α(1) + ixQ,α(1), xI,α(2) + ixQ,α(2), . . . , xI,α(n) + ixQ,α(n)]
T
, (5)

其中, xI/Q,α(γ) ∈ {0, S} , γ ∈ [1, n].

最后, 产生全部 g 个子块、ng 支路 PSWFs 信号对应的调制符号 x =
[
xT
1 ,x

T
2 , . . . ,x

T
g

]T
.

(2) 基于固定功率增益的调制信号功率控制方法. 对于第 α 个子块、I 支路, 每组 n 支路信号对

应调制符号组合数目为 ς = 2pα,I , α ∈ [1, g] , pα,I =
⌊∑m

i=1 C
ki
n Mki

⌋
. 相应的不同激活信号路数的信号

索引个数为

χ (ki) =


C (n, ki)M

ki , i < m,

ς −
m∑
i=1

C (n, ki)M
ki , i = m.

(6)

功率增益前的调制符号平均功率可表示为

Paverage =
ξ

ς

m∑
i=1

χ (ki)ki, (7)

其中, ξ 为 M 进制 PAM 调制符号平均功率. 相应的功率增益前调制符号平均功率与 MCOM-PSWFs

调制信号平均功率的比值为

µ =
gξ
ς

∑m
i=1 χ (ki)ki

ngξ
=

∑m
i=1 χ (ki)ki

nς
. (8)
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图 2 (网络版彩图) 调制信号平均功率比值

Figure 2 (Color online) Ratio of modulation signals average power

因此, 固定功率增益为

κ2
PG = nς

/
m∑
i=1

χ (ki) ki. (9)

MCM-PSWFs-GIM 调制信号可表示为

s(t) = κPG

ng−1∑
i=0

x(i+ 1)φi(t), (10)

其中, φi (t) 为第 i 阶 PSWFs 信号.

图 2 给出了不同码元周期个数下, 调制信号平均功率比值 β = PMCM-PSWFs-GIM/PMCOM-PSWFs.

其中, PMCM-PSWFs-GIM, PMCOM-PSWFs 分别为 MCM-PSWFs-GIM 和 MCOM-PSWFs 调制信号平均功

率.从仿真结果可知, MCM-PSWFs-GIM调制信号平均功率与 MCOM-PSWFs存在很小的差异,二者

差距在 10−3 量级, 可忽略不计; 且随着码元个数增加, 二者差距不断缩小. 这表明所提固定功率增益

控制方法能够保证调制信号平均功率与 MCOM-PSWFs 相同.

2.2 基于局部最优的信号索引检测方法

与传统 MCM-IM, OFDM-GIM 不同, MCM-PSWFs-GIM 每组激活信号路数随机, 且采用固定功

率增益,故其无法沿用 OFDM-GIM的基于对数域似然比 (log-likelihood ration, LLR)的信号索引检测
[21],而若采用基于极大似然 (maximum likelihood, ML)的信号索引检测 [12],则接收端系统复杂度将大

大升高, 这势必会增加 MCM-PSWFs-GIM 系统复杂度, 严重限制其后续的工程应用.

由于 MCM-PSWFs-GIM激活的 PSWFs信号路数随机,不同支路信号激活状态相互独立,这意味

着不同支路信号激活状态的检测也可以是相互独立的. 因此, 若能够实现对不同支路信号激活状态的

局部最优检测, 同样能够实现对信号索引的整体最优检测, 且检测性能与基于 ML 的整体最优检测相

同. 如当 n = 4, k = [0, 1, 2, 3, 4] 时, 若信号索引为 II,α = {1, 0, 0, 0}, 调制符号为 xI,α = [xI,α(1), 0, 0, 0],

检测统计量为 yI,α = [yI,α(1), yI,α(2), yI,α(3), yI,α(4)], 如图 3(a) 中 A 所示. 相应地, 若对不同支路
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Figure 3 Fundamental of MCM-PSWFs-GIM-LO and PDF of MCM-PSWFs-GIM modulated symbol

PSWFs 信号激活状态单独进行检测, 则第 1 支路信号激活 (即 iI,α,1 = 1), 第 2 支路信号未激活 (即

iI,α,2 = 0), 第 3 支路信号未激活 (即 iI,α,3 = 0), 第 4 支路信号未激活 (即 iI,α,4 = 0), 相应地, 可判断

信号索引为 ÎI,α = {1, 0, 0, 0}, 这与基于 ML 的信号索引检测对应结果相同.

基于上述 MCM-PSWFs-GIM 信号索引检测局部最优与整体最优等效的特点, 引入局部最优, 提

出了基于局部最优的信号检测方法. 同时, 图 3(b) 给出了 MCM-PSWFs-GIM 调制符号的概率分布函

数 (probability distribution function, PDF), 其调制符号加载的过程可等效为: 被激活信号与 PAM 调

制符号相乘, 未被激活信号与 0 相乘, 上述过程可以看成是采用 “PAM+0” 的特殊调制方式. 相应地,

在二进制调制下, 不同支路信号的最佳判决规则为

ŷI/Q,α(γ) =


+1, yI/Q,α(γ) > 1/2,

0, −1
/
2 < yI/Q,α(γ) < 1/2,

−1, yI/Q,α(γ) < −1/2.

(11)

同理可得, 在多进制条件下, 信号索引检测的最佳判决规则, 这里不再赘述. 此外, 信号激活路数

k= [k1, k2, . . . , km] 有两种情况, 相应地, 基于局部最优的信号索引检测规则如下:

一是, 激活信号路数 ki 为连续值, 即 ki+1=ki + 1, i ∈ [1,m − 1]. 在实际应用中, 若信号索引中激

活信号路数最大值为 km 6 n (如 n = 4, k= [1, 2, 3], km = 3 < 4), 受噪声影响, 在接收端分支路检测的

激活状态信号路数 nr 可能为 0 或者大于 km, 具体如下.

(1) 若 nr = k1, k2, . . . , km, 则直接将检测结果作为信号索引.

(2)若 nr < k1,则判定激活的信号路数为 k1; 若 nr > km,则判定激活的信号路数为 km. 此时,将
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MCM-PSWFs-GIM 信号索引检测转化为固定路数的信号索引检测, 即可采用基于顺序统计量 (order

statistic, OS) 的信号索引检测方法 [20, 27], 对信号索引进行检测.

二是, 激活信号路数 ki 为非连续值, 即 ki+1 ̸= ki + 1, i ∈ [1,m− 1]. 受噪声影响, 激活状态信号路

数可能为 ki+1, ki + 1 的中间值, 具体如下.

(1) 当 nr=k1, k2, . . . , km 时, 直接将检测结果作为信号索引.

(2) 当 nr ̸= k1, k2, . . . , km, 且 (ki + ki+1) /2 为非整数时, 若 nr 6 ⌊(k1 + k2) /2⌋, 则判定激活的
信号路数为 k1; 若 nr > ⌈(km−1 + km) /2⌉, 则判定激活的信号路数为 km; 若 ⌈(ki−1 + ki) /2⌉ 6 nr 6
⌊(ki + ki+1) /2⌋ , i ∈ [2,m− 1], 则判定激活的信号路数为 ki, i ∈ [2,m− 1]. 进而, 采用基于 OS 的信号

索引检测方法 [20,27] 对信号索引进行检测.

(3)当 nr ̸= k1, k2, . . . , km,且 (ki + ki+1) /2为整数时,若 nr < (k1 + k2) /2,则判定激活的 PSWFs

信号路数为 k1; 若 nr > (km + km+1) /2, 则判定激活的信号路数为 km; 进而, 采用基于 OS 的信号索

引检测方法 [20, 27], 对信号索引进行检测. 若 nr=(ki + ki+1) /2, i ∈ [2,m − 1], 则计算当信号激活路数

为 ki, ki+1, i ∈ [2,m − 1] 时, 全部可能的信号索引以及 PAM 调制符号中与 y ∈ Cng×1 欧氏距离最小

的信号索引, 即

{ÎI/Q,α,ki
, ŝI/Q,α,ki

, DI/Q,α,ki
} = arg min

II/Q,α,ki
,sI/Q,α,ki

n∑
γ=1

∣∣∣Re{[y]υ,υ}− sI/Q,α (υ)
∣∣∣2, (12)

其中, DI/Q,α,ki
为 {ÎI/Q,α,ki

, ŝI/Q,α,ki
}的欧氏距离. 采用相同处理过程,可获得当信号激活路数为 ki+1

时,信号索引以及 PAM调制符号 {ÎI/Q,α,ki+1
, ŝI/Q,α,ki+1

, DI/Q,α,ki+1
}. 进而,对比 DI/Q,α,ki

, DI/Q,α,ki+1

的大小, 将二者中较小数值对应的信号索引以及 PAM 调制符号作为检测结果, 即

{ÎI/Q,α, ŝI/Q,α} = arg min
ki,ki+1

{
{ÎI/Q,α,ki

, ŝI/Q,α,ki
, DI/Q,α,ki

}, {ÎI/Q,α,ki+1
, ŝI/Q,α,ki+1

, DI/Q,α,ki+1
}
}
.

(13)

3 系统性能分析

本节将 MCOM-PSWFs [9], MCM-PSWFs-SGO [20] 以及 OFDM-GIM [21, 22] 作为对比对象,从系统

频带利用率、系统误码性能、信号索引检测系统复杂度以及调制信号功率谱与峰均功率比特性 4个方

面, 对比分析所提方法与上述方法间性能差异, 说明所提方法的可行性与有效性.

3.1 系统频带利用率

假设可用带宽为 B (Hz), OFDM-GIM 子载波间隔为 F (Hz), 在单个码元周期内, 用于信息传输

的 PSWFs 信号路数与 OFDM-GIM 子载波数目相同, 均为 NOFDM-GIM = NPSWFs = N = ng; MCM-

PSWFs-SGO 每组激活信号路数为 k ∈ [1, n], MCM-PSWFs-GIM 与 OFDM-GIM 每组激活信号路数

为 [0, 1, 2, . . . , n]. 相应地, 不同调制方法的系统频带利用率可统一表示为

η = me/[(B + F + FG) (1/F + TCP)] (bits/s/Hz), (14)

其中, TCP 为循环前缀长度, FG 为频率保护间隔, 如在 LTE 中, 保护间隔为带宽的 10%; me 为单个码

元周期, 调制符号携带信息量, 即

me,MCOM-PSWFs = (c− l) log2M, me,MCM-PSWFs-SGO = 2g
⌊
log2C

k
nM

k
⌋
,

me,MCM-PSWFs-GIM = me,OFDM-GIM = 2g ⌊nlog2 (1 +M)⌋ .
(15)
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表 1 不同多载波调制方法系统频带利用率

Table 1 The SE of different MCM schemes

Modulation method g n k SE (bit/s/Hz) Eb/N0 (dB) ρ (%)

OFDM-GIM-2PAM [21,22] 24 4 1, 2, 3 2.77 13.82 2.9

MCOM-PSWFs-4QAM [9] 1 92 92 1.90 9.60 50.0

11 8 4 2.27 9.65 25.6

MCM-PSWFs-SGO-2PAM [20] 9 10 7 2.41 11.05 18.3

5 16 6 1.86 9.25 87.0

The proposed method 23 4 1, 2, 3 2.85 11.90 –

(1) 与 MCOM-PSWFs 相比. 结合式 (14) 和 (15), 令

ρ =
ηMCM-PSWFs-GIM − ηMCOM-PSWFs

ηMCOM-PSWFs
=

⌊nlog2 (1 +M)⌋ − nlog2M

nlog2M
. (16)

由式 (16)可知, MCM-PSWFs-GIM提升系统频带利用率的程度受 n,M 影响,且通过合理的参数

选择, 可保证 ⌊nlog2 (1 +M)⌋ > nlog2M , 即 ρ > 0, 如当 n = 4, k = [1, 2, 3],M = 2 时, ρ > 0.5. 这意味

着相对于 MCOM-PSWFs, 所提方法具有更高的系统频带利用率.

(2) 与 MCM-PSWFs-SGO 相比. 由 MCM-PSWFs-SGO, MCM-PSWFs-GIM 基本原理可知,

MCM-PSWFs-GIM 为 MCM-PSWFs-SGO 不同 k 值的集合, 即 2g ⌊nlog2 (1 +M)⌋ > 2g
⌊
log2C

k
nM

k
⌋
,

相应地, 所提方法系统频带利用率高于 MCM-PSWFs-SGO.

(3) 与 OFDM-GIM 相比. 结合式 (14) 和 (15), 令

ρ = (ηMCM-PSWFs-GIM − ηOFDM-GIM)/ηOFDM-GIM

= {(B + F + FG) (1/F + TCP)/[(B + F ) /F ]} − 1. (17)

由式 (17) 可知, 在不考虑循环前缀、频域保护间隔的影响时, 即 TCP = 0, FG = 0, 所提方法与

OFDM-GIM系统频带利用率相同.但当 TCP>0, FG>0时,所提方法系统频带利用率高于 OFDM-GIM.

如子载波间隔为 F = 15 kHz, FT OFDM-IM = 1.07,频域保护间隔为 10% (如 LTE)时, ρ = 0.189,即所

提方法系统频带利用率提升 18.9%.

为更加直观展现所提方法在提升系统频带利用率方面的优势,表 1给出了当带宽为 1.44 MHz、频

率间隔为 F = 15 kHz、误比特率 (bit error rate, BER) 为 10−5 时, 不同调制方法的系统频带利用率.

其中, MCOM-PSWFs 采用正交幅度调制 (quadrature amplitude modulation, QAM), FTOFDM-GIM =

1.07, c = 96 (Hz · s) , l = 4. 从数值仿真结果可知, 所提方法能够有效提高 MCM-PSWFs 系统频带利

用率,且相对于 OFDM-GIM,所提方法具有更优的系统频带利用率和系统误码性能.但值得注意的是,

相对于 MCOM-PSWFs 和 MCM-PSWFs-SGO, 虽然所提方法具有更高的系统频带利用率, 但在部分

参数条件下系统误码性能低于 MCOM-PSWFs 和 MCM-PSWFs-SGO.

3.2 系统误码性能

鉴于系统误码性能、系统频带利用率可以相互转换, 为更加全面、准确对比分析不同调制方法间

系统频带利用率差异, 下面从系统误码性能的角度, 分析不同调制方法系统性能间的差异.
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MCM-PSWFs-GIM 调制符号可以看成是一种特殊的 “MPAM+0” 多进制 PAM, 相应地, 在高斯

(Gauss) 白噪声信道条件下, 其系统误比特率可表示为

Pb =
1

2g

g∑
α=1

1

p

p∑
p=1

1

2p

2p∑
j=1

 ∑
xI,α,v∈ξpI,j

Pr{x̂I,α = xI,α,v|xI,α = xj}+
∑

xQ,α,v∈ξpQ,j

Pr{x̂Q,α = xQ,α,v|xQ,α = xj}

,
(18)

其中, xj , j = 1, . . . , 2p 为 Zp = j 时, MCM-PSWFs-GIM 调制符号组合; ξpI,j , ξ
p
Q,j 分别为当发送符号为

xI,α = xj ,xQ,α = xj 时, 接收端检测符号 x̂I,α = xI,α,v ̸= xj , x̂Q,α = xQ,α,v ̸= xj 的集合, x̂I,α, x̂Q,α

为调制符号对应比特序列第 p 位与 xj 不同的调制符号, Pr{·},CDF{·} 分别为概率和累积分布函数
(cumulative distribution function, CDF), 表达式为

Pr{x̂I/Q,α = xI,α,v|xI/Q,α = xj} =
n∏

γ=1

[
CDF

(
ZU
R |xj(γ)

)
− CDF

(
ZL
R|xj(γ)

)]
,

CDF (ZR|xj(γ)) = Pr (yI,α(γ) < ZR|xj(γ)) =
κ2
PG√
2πPn

∫ ZR

−∞
e

−κ2
PG(y−xj(γ))2

2Pn dy,

(19)

其中, ZU
R , Z

L
R 分别为调制符号 xI,α,v(γ) 判决门限的上限、下限, 可表示为

(
ZU
R , Z

L
R

)
=



(−∞,−2 (log2M − 1) + 1) , xI/Q,α,v(γ) = −2 (log2M − 1) ,

(−2,−1/2) , xI/Q,α,v(γ) = −1,

(−1/2, 1/2) , xI/Q,α,v(γ) = 0,

(1/2, 2) , xI/Q,α,v(γ) = 1,

(2 (log2M − 1)− 1,∞) , xI/Q,α,v(γ) = 2 (log2M − 1) ,

(xI,α,v(γ)− 1, xI,α,v(γ) + 1) , others.

(20)

此外,鉴于索引调制在高信噪比条件下才能表现出较优的系统误码性能 [20],而此时信号索引检测

错误概率较低, 系统整体误码性能主要由被激活信号的调制符号间最小欧式距离决定, 下面结合调制

符号间最小欧氏距离, 分析所提方法与其他调制方法间误码性能差异.

(1) 与MCOM-PSWFs 比较. 当调制信号平均能量为 Es,调制幅值为 {±1,±3, . . . ,±(2log2M−
1)} 时, 被激活信号的 MED 可以表示为

d2min,MCM-PSWFs-GIM = 6κ2
PGEs/{[4(log2M)

2 − 1]N}. (21)

由式 (1) 和 (2) 可知, 在单个码元周期, 当 k = [0, 1, 2, . . . , n′] 时, MCM-PSWFs-GIM 传输的信

息量为 2g ⌊nlog2 (1 +M)⌋ (bits) > 2gnlog2M (bits). 因此, 要保证 MCOM-PSWFs 与 MCM-PSWFs-

GIM 具有相同的信息传输效率, I/Q 支路需要采用不同进制的 PAM, 即 2g ⌊nlog2 (1 +M)⌋ (bits) =

gnlog2(2
ξ+log2M ) + gnlog2(2

ξ−1+log2M )(bits). 其中, ξ 为 ξ > 1 的正整数. 鉴于 QAM 星座图可分解为

2 个相位正交的 PAM 星座图, 故对于 I/Q 支路采用不同进制 PAM 星座图的 MCOM-PSWFs, 其可

以直接采用 QAM星座图, QAM的进制数为 (ξ + log2M) (ξ − 1 + log2M), 相应地, MCOM-PSWFs的

MED 可以表示为

d2min,MCOM-PSWFs = 6Es/{[2(ξ + log2M)
2
+ 2(ξ − 1 + log2M)

2 − 1]N}. (22)
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图 4 系统误码性能. (a) MCOM-PSWFs 与 OFDM-GIM; (b) MCM-PSWFs-SGO; (c) OFDM-GIM

(d) OFDM-QAM/PSK

Figure 4 BER performance with (a) MCOM-PSWFs and OFDM-GIM, (b) MCM-PSWFs-SGO, (c) OFDM-GIM,
(d) OFDM-QAM/PSK

为更加直观展现 MCOM-PSWFs 与 MCM-PSWFs-GIM 间 MED 的差异, 令

χ = d2min,MCM-PSWFs-GIM/d2min,MCOM-PSWFs =
κ2
PG[2(ξ + log2M)

2
+ 2(ξ − 1 + log2M)

2 − 1]

4(log2M)
2 − 1

. (23)

由于 κ2
PG > 1, 且 2(ξ + log2M)

2
+ 2(ξ − 1 + log2M)

2
> 4(log2M)

2
, 故 χ > 1. 这表明所提方法

激活信号的 MED 高于 MCOM-PSWFs. 意味着在相同系统频带利用率条件下, 当信噪比较高、信号

索引检测错误概率较小时, MCM-PSWFs-GIM 系统误码性能将优于 MCOM-PSWFs. 如当 BER =

10−5, n = 4, k = [1, 2, 3] 时, 相对于 MCOM-PSWFs, 在相同系统频带利用率条件下, 所提方法系统误

码性能提升约 0.64 dB, 如图 4(a) 所示.

(2) 与 MCM-PSWFs-SGO 比较. MCM-PSWFs-SGO 被激活信号的 MED 可表示为 [20]

d2min,MCM-PSWFs-SGO = (n/k)
2
6Es/{[4(log2M)

2 − 1]N}. (24)

由式 (21) 和 (24) 可知, 当 κ2
PG > (n/k)

2 时, MCM-PSWFs-SGO 激活信号对应 MED 小于所提

方法, 此时所提方法系统误码性能优于 MCM-PSWFs-SGO; 当 κ2
PG < (n/k)

2 时, MCM-PSWFs-SGO
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激活信号对应 MED 高于所提方法, 但是这以牺牲系统频带利用率为代价. 更进一步讲, 在相近系统

频带利用率下,所提方法系统误码性能优于 MCM-PSWFs-SGO.如当 BER为 10−5 时,相对于 MCM-

PSWFs-SGO (n = 8, k= 3), 所提方法的系统误码性能提升约 2.73 dB, 同时系统频带利用率提升约

14.5%, 如图 4(b) 所示.

(3) 与 OFDM-GIM 比较. 采用动态功率增益的 OFDM-GIM [21] 的 MED 可以表示为

d2min,OFDM-GIM = (n/n′)
2
6Es{[4(log2M)

2 − 1]N}. (25)

由于 κ2
PG > (n/n′)

2
, 故 MCM-PSWFs-GIM 激活信号对应 MED 高于 OFDM-GIM, 相应地其系

统误码性能优于 OFDM-GIM.如当 BER = 10−5, n = 4, k = [1, 2, 3]时,相对于 OFDM-GIM,所提方法

系统误码性能提升约 1.92 dB, 同时频带利用率提升约 2.9%, 如图 4(a) 所示.

此外, 所提方法的 BER 与理论值、基于 ML 的信号索引检测方法相同, 如图 4(a) 和 (c) 所示. 同

时, 与其他构架的调制方法 (如 OFDM-QAM, OFDM-PSK) 相比, 所提方法同样具有更高的系统频带

利用率、更优的系统误码性能, 如图 4(d) 所示.

3.3 信号索引检测系统复杂度

由载波索引调制信号检测基本原理可知, 接收端计算复杂度由不同支路载波信号调制符号获取

计算复杂度、信号索引检测计算复杂度两部分组成 [20,28,29]. 鉴于不同载波索引调制采用相同的基础

波形时, 其接收端的计算复杂度差异主要体现在信号索引检测, 本小节重点对比分析所提信号索引检

测方法 MCM-PSWFs-GIM-LO与 OFDM-GIM-LLR, MCM-PSWFs-SGO-OS, MCM-PSWFs-GIM-LLR

等信号索引检测方法在系统复杂度方面的差异.

在不同激活信号路数下, MCM-PSWFs-GIM-LO 的算法复杂度也存在一定差异, 具体如下.

(1) 当激活信号路数 ki 为连续值时, 所提信号索引检测方法的乘法运算量为

CLO,continue = g

(
m∑
i=1

P (nr = ki|n)CBR + P (nr < k1|n)COS + P (nr > km|n)COS

)
, (26)

其中, P (f (nr) |n) 为每组信号路数为 n, 分支路检测激活状态信号路数 nr 满足 f (nr) 时的概率;

CBR = n 为对不同支路 PSWFs 信号单独检测信号激活状态时的运算量, COS = nlog2n 为基于 OS 的

信号索引检测的运算量 [20, 27].

(2) 当激活信号路数 ki 为非连续值且 (ki+1 + ki) /2 为非整数时, 所提信号索引检测方法的乘法

运算量为

Cnon-integer
LO,discrete=g


m∑
i=1

P (nr = ki|n)CBR (k1|n) + P (nr < k1|n)COS + P (nr > km|n)COS

+
m−1∑
i=2

P
(⌈

(ki−1+ki)
2

⌉
6 nr 6

⌊
(ki+ki+1)

2

⌋
|n
)
COS

 . (27)

(3) 当激活信号路数 ki 为非连续值且 (ki+1 + ki) /2 为整数时, 所提信号索引检测方法的乘法运

算量为

C integer
LO,discrete

=g


m∑
i=1

P (nr = ki|n)CBR (k1|n) + P (nr < k1|n)COS + P (nr > km|n)COS

+
m−1∑
i=2

P
(

(ki−1+ki)
2 < nr < (ki+ki+1)

2 |n
)
COS +

m−1∑
i=1

P
(
nr=

(ki+1+ki)
2 |n

)
CML (ki−1, ki|n)

 , (28)
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图 5 (网络版彩图) 不同 nr 的概率. (a) n = 4; (b) n = 8

Figure 5 (Color online) The probability of different nr with (a) n = 4 and (b) n = 8

表 2 不同信号索引检测算法乘法运算量

Table 2 Computational complexity of different signal index detection schemes

Index detection method Multiplications n k Eb/N0 (dB) B = 1.44 MHz

OFDM-GIM-LLR [21] O (Mmgn)
4 1, 2, 3 – 576

8 3, 5 – 384

MCM-PSWFs-SGO-OS [20] O (gnlog2n) 8 4 – 300

MCM-PSWFs-GIM-ML O (gMn)
4 1, 2, 3 – 1472

8 3, 5 – 22528

MCM-PSWFs-GIM-LO
O (gn)

4 1, 2, 3 11.9 97

(The proposed method) 8 3, 5 10.0 102

其中, CML (ki−1, ki|n) = C
ki−1
m Mki−1 +Cki

mMki 为基于 ML的信号索引检测的乘法运算量. 此外, 对于

采用的 LLR 信号索引检测的 OFDM-GIM [21], 其乘法运算量为 COFDM-GIM-LLR = O (Mmgn).

由式 (26)∼(28)可知,所提信号索引检测方法的运算量与接收端激活状态信号路数 nr 的概率分布

密切相关.图 5给出了不同信噪比条件下, 不同 nr 对应的概率.从仿真结果可知, 随着 Eb/N0 的增加,

P (nr ̸= ki|n) , i ∈ [1,m] 不断减小. 此外, 结合图 4 可知, 在高信噪比条件下, 相对于 MCOM-PSWFs,

MCM-PSWFs-SGO以及 OFDM-GIM,所提方法具有更优的系统频带利用率与系统误码性能.因此,下

面重点分析高信噪比条件下, 所提信号索引检测方法的运算量.

表 2 给出了当带宽为 1.44 MHz, F = 15 kHz, BER = 10−5 时, 不同参数条件下, 所提信号索引检

测方法运算量. 从数值结果可知, 相对于 OFDM-GIM-LLR 和 MCM-PSWFs-SGO-OS, 所提信号索引

检测方法具有更低的算法复杂度, 能够将信号索引检测复杂度由 OFDM-GIM-LLR 的 O (Mmgn) [21],

MCM-PSWFs-SGO-OS 的 O (gnlog2n)
[20], MCM-PSWFs-GIM-ML 的 O (gnlog2n) 降低为 O (gn). 如

当 n = 4, k = [1, 2, 3] 时, 所提方法运算量为 97, OFDM-GIM-LLR 为 576; 当 n = 8, k = [3, 5] 时, 所

提方法运算量为 102, OFDM-GIM-LLR 为 384, MCM-PSWFs-GIM-ML 为 22528. 通过上述分析可知,

在相同误比特率下, 所提方法能够以较低的算法复杂度对信号索引进行检测.
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3.4 调制信号功率与峰均功率比

为便于分析, 假设载波信号的频率范围为 [−B/2, B/2] (Hz), 码元个数为 Q, 且 PAM 调制符号能

量归一化. 由式 (10) 可知, 所提方法的调制信号平均功率谱可表示为

[PSD]f = E


Q∑

q=1

∣∣∣∣∣
∫
T

(
gn−1∑
i=0

κPGx(i)φi(t)

)
e−j2πftdt

∣∣∣∣∣
2
 =

ng−1∑
i=0

∣∣∣∣∫
T

φi(t)e
−j2πftdt

∣∣∣∣2. (29)

由式 (29) 可知, 当利用相同的 PSWFs 信号进行信息传输时, 所提方法调制信号的功率谱与

MCOM-PSWFs 和 MCM-PSWFs-SGO 相同. 此外, 所提方法调制信号的 PAPR 可表示为 [9]

PAPR = max |s(h)|2
/
E
[
|s(h)|2

]
, (30)

其中, s(h) 为第 h∆t 时刻, 所提方法调制信号幅值, 即

s(h) =

gn−1∑
i=0

κPGx(i)φi(h∆t) =

B/2F∑
p=−B/2F

gn−1∑
i=0

κPGx(i)ap,ie
j2πpFh∆t, (31)

其中, ap,i 为第 i 阶 PSWFs 信号在频率 pF 处的权值. 相应的第 h∆t 时刻, 所提方法调制信号方差为

E
[
sq(h)s

∗
q(h)

]
=

T

∆t
E

 B/2F∑
p=−B/2F

∣∣∣∣∣
gn−1∑
i=0

κPGx(i)ap,i

∣∣∣∣∣
2
 =

T

∆t
E

 −BT/2∑
p=−BT/2

|ap|2
 , (32)

其中, ap 为调制信号在离散频率 pF 处的权值. 由互补累计分布函数 (complementary cumulative dis-

tribution function, CCDF) 定义可知, 当信号 PAPR 大于 ξ 时, 其 CCDF 为

CCDFPAPR(ξ)=Pr(PAPR > ξ) = 1−
γL∏
i=1

(1− e−αiξ
2

), (33)

其中, αi = σ2
x/{ T

∆tE[
∑−BT/2

p=−BT/2 |ap|
2
]}, σ2

x 为调制符号 x(i) 方差.

由式 (32)和 (33)可知,当调制信号功率一定时,调制信号 PAPR与不同离散频率平均能量值 |ap|
密切相关. 同时, 由式 (29) 可知, 所提方法调制信号平均能量 Esignal、功率谱与 MCOM-PSWFs 和

MCM-PSWFs-SGO相同,故上述 3种调制信号在不同频率处的平均能量值均为 |ap| = EsignalF/B, 这

表明上述 3种调制信号 PAPR相同.同理可知, OFDM-GIM与 OFDM-IM具有相同的功率谱与 PAPR

特性. 此外,在课题组前期研究成果中,已经论证相对于WOLA-OFDM, F-OFDM, FBMC等多载波调

制信号, MCOM-PSWFs 调制信号具有更低的 PAPR [9]; 同时, MCM-PSWFs-SGO调制信号 PAPR 与

MCOM-PSWFs 调制信号相同, 且 MCM-PSWFs-SGO 的功率谱与 PAPR 特性均优于 OFDM-IM [20].

因此, 相对于 OFDM-GIM, 所提方法 MCM-PSWFs-GIM 同样具有更优的功率谱与 PAPR 特性.

4 结束语

本文提出了基于广义信号索引的 PSWFs 多载波调制解调方法, 该方法不再限制每组激活的信号

路数, 增加了调制符号组合数, 有效提高了 MCM-PSWFs 系统频带利用率. 理论与仿真分析表明, 相

对于 MCOM-PSWFs [9] 和 MCM-PSWFs-SGO [20], 所提方法在相同信号功率谱与 PAPR 特性的前提
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下,具有更优的系统频带利用率、系统误码性能.相对于 OFDM-GIM [21, 22],所提方法具有更优的功率

谱与 PAPR 特性、更优的系统频带利用率与系统误码性能, 以及更低的信号索引检测复杂度.

值得注意的是, 所提方法的系统频带利用率与系统误码性能与具体参数密切相关, 即存在最优参

数选择问题,这也是目前多载波索引调制面临的共性问题,特别是在频谱动态共享场景下,可用时频资

源类型、大小存在一定随机性时, 最优参数获取将变得十分复杂和困难. 因此, 如何引入广义空间调制

的波形设计思路 [30, 31], 以调制符号间最小欧式距离为目标函数, 快速获取最优参数, 成为直接影响和

决定多载波索引调制后续应用的关键技术之一, 这将是我们后续关注的重点.
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Abstract Multi-carrier modulation (MCM) based on prolate spheroidal wave functions (PSWFs) with gen-

eralized index modulation (GIM) was proposed in this paper. The proposed method relaxes the restriction on

the number of the activated PSWFs signals, effectively increases the number of modulation symbol combinations

and improves the spectral efficiency (SE) of the system. It solves the problem that the SE of the MCM-PSWFs

with signal grouping optimization (MCM-PSWFs-SGO) is limited by the fixed number of the activated signals.

At transmitter, a novel power control scheme of modulation signal based on fixed power gain is proposed. By

introducing fixed power gain, the complexity of GIM transmitter is effectively reduced, and the minimum Eu-

clidean distance between modulation symbols is increased. At receiver, based on the fact that the activation

states of different PSWFs signals are independent of each other, a novel signal index detection method based on

local optimization is proposed, which converts the signal index detection to the activation state detection of single

branch signals. Under the same bit error rate (BER) performance, the complexity of signal index detection is

reduced from O(mMgn) of classical GIM to O(gn). Theoretical and simulation results show that the proposed

method can achieve improvement of SE. For example, when BER is 10−5, compared with MCM-PSWFs-SGO,

the SE of the proposed method increases by 14.5%, and the required signal to noise ratio decreases by 2.73 dB.

Compared with classical GIM, the SE increases by 2.9% and the required signal to noise ratio decreases by 1.92

dB.

Keywords prolate spheroidal wave functions, spectral efficiency, waveform design, multi-carrier modulation,

index modulation
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