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一种适用于卫星物联网通信的极简同步方案
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摘 要：在卫星物联网通信中，导频资源和存储资源均受到一定限制，传统同步方案及其硬件实现面临着很

大的挑战。针对这一问题，提出了一种基于双相关算子的极简同步方案，包括频相解耦合估计和分块相关数

据补偿两部分。其中，频相解耦合估计部分提供了一个对莱斯衰落鲁棒的自相关频偏估计器和一个抗频偏能

力强的低复杂度相偏估计器；分块相关数据补偿部分只需使用基于互相关算子的少量数据补偿值便可以显著

降低残留频偏的影响。仿真结果表明，在最大仅5%的导频开销下，所提极简同步方案能够实现频偏对相偏的

解耦合，同时比传统同步方案减少98%的存储空间占用并在低信噪比下获得接近的误码性能，对未来卫星物

联网通信系统的工程实现有着一定现实意义。
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Abstract: In satellite Internet of things (IoT) communications, both pilot and storage resources are limited such that 

conventional synchronization scheme and its hardware implementation have faced great challenges. To address this is‐

sue, a minimal synchronization scheme was proposed based on double correlation operators, including an auto-

correlation based frequency-phase decoupled estimation and a cross-correlation based crorelation blockwise data com‐

pensation. In specific, an auto-correlation frequency offset estimator robust was provided by the former to the Rice 

fading and a low-complexity phase offset estimator with a strong ability of anti-frequency offset. A small amount of 

cross-correlation based data compensation values were used by the latter to greatly lower the impact of residual fre‐

quency offset. Simulation results show that with a maximum pilot overhead of only five percents, the proposed mini‐
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mal synchronization scheme can implement the frequency-to-phase decoupling, and can reduce storage space occupa‐

tion by 98% and achieve near error performance at the low signal-to-noise ratio (SNR) compared with the conven‐

tional synchronization scheme, which has certain practical significance for engineering implementation of future satel‐

lite IoT communication systems.

Key words: pilot resource, storage resource, double correlation operator, blockwise compensation, satellite IoT 

communication

0　引言

卫星物联网通信逐渐被应用到地质监测、应

急通信、海上通信等领域[1-3]。然而，有限的频

谱资源（特别是L/S波段）和同一频段的多颗卫

星及海量终端会导致导频资源竞争激烈。另一方

面，受卫星体积、质量和功耗限制及海量终端影

响，其存储资源会变得非常有限。这两个不利因

素会给传统同步方案及其硬件实现带来很大的挑

战。因此，如何在资源受限条件下设计一种极简

同步方案来支持可靠的卫星物联网通信具有非常

高的研究价值。

对于使用低成本振荡器的卫星物联网通信系

统，相应的收发端会遭受较大载波频偏和相偏的

影响，从而导致传统同步方案在少量导频辅助下

对应的频偏估计会严重影响相偏估计，且后续的

数据补偿会占用较大的存储空间。文献[4]针对短

突发成形偏移正交相移键控传输系统提出了一种

导频辅助的载波同步方案。考虑LoRa协议中的

前导结构，文献[5]给出了一种联合时延、载波频

偏和相偏的同步方案。针对宽带线性调频雷达系

统，Yuan等[6]以包络互相关的频率峰值作为输入

设计了一种有效的联合频偏和相偏估计。考虑低

轨卫星正交时频空调制系统，Li等[7]利用导频辅

助完成了对载波频相偏的准确估计。此外，针对

低轨卫星通信系统中存在的大多普勒频移和相偏

问题，文献[8]设计了一种导频辅助的载波同步方

案。上述这些同步方案都是不同程度的极简同步

方案。这些同步方案都采用了频偏估计器在相偏

估计器之前执行操作，即所谓的频相耦合估计，

这样相偏估计器性能就依赖于频偏估计器精度。

为了减弱频相耦合作用，这些同步方案通常会增

加导频开销，这不利于频谱资源受限的卫星物联

网通信。Rice[9]指出在频相耦合估计中，只要初

始采样时刻设置在前导结构中间位置时，频偏估

计的克拉美罗界就会与相偏估计的克拉美罗界相

互解耦合。但由于接收端不知道初始采样时刻位

置，无法人为设置该初始位置。另一方面，在频

相耦合估计之后，这些极简同步方案大多会采用

连续时刻数据补偿，即对接收数据进行逐时刻的

频相偏补偿[4-8, 10-12]。这种数据补偿方式可以获得

良好的解调性能，但缺点是需要占用较大的存储

空间（与传输数据长度成正比），这势必会增加

卫星物联网通信系统的硬件实现难度。

鉴于上述极简同步方案存在的缺点，设计了

一种基于双相关算子的极简同步方案，包含频相

解耦合估计和分块相关数据补偿两部分。其优势

在于第一部分的自相关频偏估计对衰落不敏感且

最大似然相偏估计具有低复杂度和抗大频偏；第

二部分的分块相关数据补偿策略可显著降低存储

空间占用并大大降低每个数据块中由残留频偏带

来的最大累积相位。通过仿真验证了所提极简同

步方案的有效性。

1　系统模型

考虑窄带低速率高仰角卫星物联网上行通

信，其传输链路可近似建模为莱斯平坦衰落信

道，则基于波特采样的基带接收信号可以表

示为：
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r (k ) = hs (k )e
j( )2πfdTsk + θ + n (k ) kϵκp κd （1）

其中，k表示采样时刻索引，h表示信道增益，其

幅度服从由莱斯因子K决定的莱斯分布，fd 和 θ

分别表示载波频偏和相偏，s(k)表示能量归一化

的调制信号，n(k)表示均值为 0、方差为 σ 2
n 的复

高斯随机变量，p和d分别表示导频块和数据块，

数据帧结构如图1所示，κp ={κpi
1 ≤ i ≤m}为数据

帧结构[13]中所有导频块采样索引集合， κd =

{κdj
1 ≤ j ≤m - 1}为所有数据块采样索引集合（其

中 pi和 dj分别为第 i个导频块和第 j个数据块，m

为导频块个数，m - 1为数据块个数），且κpi
和κdj

的具体形式分别由式（2）和式（3）给出：

κpi
= {k:0 ≤ k ≤ Lp1

- 1i = 1}  {k:∑l = 1

i - 1(Lpl
+ Ldl ) ≤

k ≤∑l = 1

i - 1( )Lpl
+ Ldl

+ Lpi
- 1i > 1} （2）

κdj
= {k:Lp1

≤ k ≤ Lp1
+ Ld1

- 1j = 1}  {k:∑l = 1

j - 1(Lpl
+

Ldl ) + Lpj
≤ k ≤∑l = 1

j ( )Lpl
+ Ldl

- 1j > 1} （3）

2　基于双相关算子的极简同步方案

基于双相关算子的极简同步方案实现流程如

图 2所示，其中“⊗”表示共轭相乘。该方案首

先对接收信号执行去调制操作得到所需的一般化

相关操作，然后再将相关操作中的自相关算子和

互相关算子分别应用到频相解耦合估计和分块相

关数据补偿两个模块中，从而显著降低频相偏对

接收信号的影响。

2.1　去调制操作与一般化相关操作

所谓去调制操作就是将已知导频调制信号的

共轭形式与接收导频信号相乘，从而消除其调制

信息，这样就获得了去调制信号v(k)：

v (k ) = r (k ) × s (k ) *
=

hs (k ) s (k ) *
e

j( )2πfdTsk + θ + n (k ) s (k ) *
=

he
j( )2πfdTsk + θ + n'(k ) kÎ κp

（4）

其中，s(k)是一个确知的能量归一化的导频信号，

故 s(k)× s(k)* = 1 且 n′(k)= n(k)s(k)*仍是高斯噪声。

显然，去调制信号 v(k)的可靠性不仅受噪声项

n′(k)的影响，还取决于信道增益 h。进一步地，

当 k遍历 κp时，便可以获得一个去调制序列集合

v ={vii = 12m}，其中，vi ={v(k)kÎ κpi
}表示

对应于第 i个导频块pi的去调制序列。

所谓一般化相关操作就是自相关操作和互相

关操作的统称。它可以利用这两种相关操作估计

出附加了任意相偏的载波频偏。前提是使用一个

相关值集合 R(β|v͂)={R(β1i|v1i ) i = 12m}，其

中β ={β1ii = 12m}表示第1个导频块和第 i个

导频块之间的自/互相关延迟长度 β1i的集合，v͂ =

{v1ii = 12m}表示第 1 个去调制序列和第 i个

去调制序列的并集v1i的集合，即v1i= v1È vi。特别

地，当 i=1时，v11简记为v1，那么基于式（4），可

以定义一个相关算子R(β11|v1 )，其具有如下表示

形式：

R ( β11| v1 ) = 1
Lp1

- β11
×

∑k = 0

Lp1
- β11 - 1é

ë
ù
ûv ( )k

*
× v ( )k + β11 =

1
Lp1

- β11
∑k = 0

Lp1
- β11 - 1é

ë
h*e

-j( )2πfdTsk + θ + n'(k ) *ù
û
×

é
ë
êêêê ù

û
úúúúhe

j( )2πfdTs( )k + β11 + θ
+ n'( )k + β11 =

ψej2πfdTs β11 + ξ ( β11 )

（5）

由于式（5）仅使用了第一个导频块 p1，该

相关算子称作自相关算子[14-16]。在式（5）中，

β11Î(0Lp1
- 1]表示自相关延迟长度，ψ =E{|h|2 }

表示接收导频信号的等效平均能量，ξ(β11 )为噪

声项且由式（6）给出：

d1 d2p2p1

κp1

Lp1
Lp2

Lp3
Lpm−1

Lpm
Ldm−1

Ld1
Ld2

κp2
κp3

κpm−1
κpm

κdm−1
κd1

κd2

pmp3 dm−1
pm−1

�

�
�

图1　数据帧结构
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ξ ( )β11 =
1

Lp1
- β11
∑k = 0

Lp1
- β11 - 1

é
ë
êêêêhe

j[ ]2πfdTs( )k + β11 + θ
n'( )k

*
+ he

-j( )2πfdTsk + θ ×

ù
ûn'( )k + β11 + n'( )k + β11 n'( )k

*

（6）

另一方面，当 i > 1时，同样基于式（4），还

可以定义另一个相关算子 R(β′|v′ )且 β′={β1ii =

2m}，v′={v1ii = 2m}，如式（7）所示：

R ( β'| v' ) = 1
Lp1

∑k = 0

Lp1
- 1é

ë
ù
ûv ( )k

*
× v ( )k + β1i =

1
Lp1

∑k = 0

Lp1
- 1é

ë
h*e

-j[ ]2πfdTsk + θ + n'(k ) *ù
û
×

é
ë
êêêê ù

û
úúúúhe

j( )2πfdTs( )k + β1i + θ
+ n'( )k + β1i =

ψej2πfdTs β1i + ξ ( β1i ) i = 2m

（7）

由于该相关算子利用了多个不相交的导频块

p1  pm，称为互相关算子[16-18]。在式（7）中，

β1i =∑l = 1

i - 1(Lpl
+ Ldl

)表示互相关延迟长度，ξ(β1i )

是噪声项，且具有类似于式（6）的表达形式：

ξ ( )β1i =
1

Lp1

∑k = 0

Lp1
- 1

é
ë
êêêêhe

j[ ]2πfdTs( )k + β1i + θ
n'( )k

*
+

ù
û

he
-j( )2πfdTsk + θ

n'( )k + β1i + n'( )k + β1i n'( )k
*

（8）

接下来，根据图2，基于双相关算子即式（5）和

式（7），将详细阐述极简同步方案中频相解耦合

估计和分块相关数据补偿两部分的具体实现步骤。

2.2　极简同步方案之频相解耦合估计

借助式（5）的自相关算子，设计一种频相

解耦合估计模块，包括一个自相关频偏估计器和

一个基于特定自相关值的最大似然相偏估计器。

下面先给出该模块的实现步骤。

步骤 1 利用自相关算子R(β11|v1 )得到一个

自相关频偏估计器，其频偏估计值 f ̂d为：

f ̂d =
1

2πTs β11
arg{R ( β11| v1 )} = 1

2πTs β11
arg

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

∑k = 0

Lp1
- β11 - 1é

ë
ù
ûv ( )k

*
× v ( )k + β11

Lp1
- β11

ü

ý

þ

ïïïï

ïïïï
=

1
2πTs β11

arg

ì
í
î

1
Lp1

- β11
∑k = 0

Lp1
- β11 - 1é

ë
h*e

-j( )2πfdTsk + θ + n'(k ) *ù
û
×

é
ë
êêêê ù

û
úúúúhe

j( )2πfdTs( )k + β11 + θ
+ n'( )k + β11

ü
ý
þ
=

4 ´
1

2πTs β11
arg{ψej2πfdTs β11 + ξ ( β11 )}

（9）

其中，估计范围为 [-0.5 0.5] (β11Ts )。特别地，

当 β11 = 1时，该自相关频偏估计器可以估计出接

近于符号速率 1 Ts一半的频偏。在平坦衰落信道
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图2　基于双相关算子的极简同步方案实现流程
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下，自相关频偏估计器的估计精度仅受噪声项

ξ(β11 )的影响。

步骤 2 考虑一个特定的自相关值R(β͂11|v1 )

（其中 β͂11 = (Lp1
- 1) (2λ)，λ称作解耦合系数），将

其共轭形式代入最大似然相偏估计器中可以得到

无频偏补偿下的相偏估计值 θ̂：

θ̂ = arg

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï                    ( )∑k = 0

Lp1
λ - 1

v ( )k ×R ( )Lp1
- 1

2λ
| v1

*

1次复乘

ü

ý

þ

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
=

arg
ì
í
î

ïï
ïï∑k = 0

Lp1
λ - 1é

ë
he

j( )2πfdTsk + θ + n' (k )ùû ×

é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
úψ*e

jπfdTs( )1 - Lp1
λ
+ ξ ( )( )Lp1

- 1 2λ
* ü

ý
þ

ïï
ïï
=

arg

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ψ*h × e

j
é
ë
êêêê

ù
û
úúúúθ + πfdTs( )1

λ
- 1 sin ( )πfdTs

Lp1

λ

sin ( )πfdTs

+ ξ

ü

ý

þ

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
»

θ + πfdTs( 1
λ
- 1) | fd | ≤ λ

Lp1
Ts

（10）

需要说明的是，式（10）的近似条件为适中的

莱斯因子 K 和信噪比 SNR ψ (2σ 2
n )（此时有

Im{h}»0和 Im{ξ}»0），且频偏 |fd|≤ λ (Lp1
Ts )。否

则，需要引入信道均衡方法来消除信道增益h的影

响。在式（10）中，ξ为噪声项且具有如下形式：

ξ =∑k = 0

Lp1
λ - 1é

ë

ê
êê
ê
ê
ê
he

j( )2πfdTsk + θ
ξ ( )Lp1

- 1
2λ

*

+

ù

û

ú
úú
ú
ú
ú

n' ( )k ξ ( )Lp1
- 1

2λ

*

+ψe
-jπfdTsk ( )Lp1

- 1 λ
n' ( )k

 （11）

同时讨论以下3种情况。

（1）当 λ = 1 时，在较大频偏范围即 |fd| <

1 (Lp1
Ts )内，均有 θ̂ » θ且 |θ| < π。

（2）当λ>1时，在更大频偏范围即|fd|< λ (Lp1
Ts )

内，有 θ̂ » θ + πfdTs (1 λ - 1)且 |θ| < π - π(λ - 1) Lp1
。

（3）λ的选择应当充分考虑实际场景中的频

偏大小和估计性能需求。

相较于第 1种情况，第 2种情况下的最大似

然相偏估计器会牺牲一些估计范围但获得了成倍

增加的抗频偏范围。实际上，第 2种情况下真实

相偏估计值可以由式（12）给出：

θ̂'» θ̂ - πf ̂dTS( 1
λ
- 1) （12）

其中，f ̂d和θ̂分别可以从式（9）和式（10）中得到。

另一方面，对于式（10），如果频偏超过了

约定范围即 |fd| > λ (Lp1
Ts )，可以通过选择自相关

延迟长度 β11 Lp1
(2λ)的频偏估计器来确保所设

计频相解耦合估计的可靠性。

为了比较起见，再介绍下传统同步方案中频

相耦合估计的实现流程，传统同步方案频相耦合

估计实现流程如图3所示。

同样，其频偏估计器也是基于式（9）给出

自相关算子。不同于上文的频相解耦合估计，该

估计需要先将得到的频偏估计值按照第1个导频采

样索引集合 κp1
={k:0 ≤ k ≤ Lp1

λ - 1}依次补偿到对

应的去调制信号中，然后再进行最大似然相偏估

计[19]，即：

θ̂c = arg

ì
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he
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arg

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
h × e
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ê ù

û
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úθ + π∆fdTs( )Lp1
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- 1 sin ( )π∆fdTs

Lp1

λ

sin ( )π∆fdTs
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þ

ï
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ï
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»

θ|∆fd | » 0

（13）

88.08 ?8.08 θ̂c

f̂d
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D?.
<D

R(β11|v1)

图3　传统同步方案频相耦合估计实现流程
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其中，Dfd  fd - f ̂d 为估计补偿后的剩余频偏，

ξc ∑k = 0

Lp1
λ - 1

n′(k)e-j2πfdTsk 为噪声项。式（13）的

成立条件类似于式（10）的成立条件，区别在于

该最大似然相偏估计要求剩余频偏Dfd接近于 0，

即传统同步方案中（最大似然）相偏估计器的性

能很大程度上依赖于自相关频偏估计器的估计

精度。

另外，除了解耦合特性外，观察式（10）和

式（13）可以发现，对应于极简同步方案中的最

大似然相偏估计器仅需要 1次复乘运算，而对应

于传统同步方案中的最大似然相偏估计器则需要

Lp1
λ次复乘运算。这是所提同步方案的“极简”

体现之一。

2.3　极简同步方案之分块相关数据补偿

根据图 2，需要先将在频相解耦合估计中得

到的估计值 f ̂d 和 θ̂考虑到分块相关数据补偿中。

这么做有两个目的：一是用来补偿接收数据序列

rd 得到 r͂d；二是用来校正式（7）中的互相关值

序列R(β′|v′ )获得R(β′|v″)，其中，v″为 v′经频相

偏估计值补偿后的结果。接着再利用 r͂d 和

R(β′|v″)便可以实现分块相关数据补偿。对应的

实现步骤如下。

步骤1 补偿数据序列 r͂d的分离

r͂d 分离成 m - 1 个数据块即{r͂dj
}（j = 12 

m - 1），其中， r͂dj
{r′(k) kÎ κdj

}且 r′(k)具有如

下形式：

r'(k ) = r (k ) × e-j( )2πf ̂dTsk + θ̂
=

hs (k )e
j( )2π∆fdTsk +∆θ + n'' (k )

（14）

其中，n″(k)= n(k)e-j(2πf ̂dTsk + θ̂)仍是一个高斯噪声，

Dθ  θ - θ̂为剩余相偏。

步骤2　补偿互相关值序列R(β′|v″)的分离

R(β′|v″)分离成m - 1个互相关值即 R(β1i|v″1i )

（i = 23m），其中 v″1i  v″1È v″i，且 R(β1i|v″1i )可

以表示为：

R ( β1i| v ''
1i ) = 1

Lp1

∑k = 0

Lp1
- 1é

ë

ê
êê
ê
ê
ê( )v ( )k × e

-j( )2πf ̂dTsk + θ̂
*

×

ù

û
úúúú( )v ( )k + β1i × e

-j[ ]2πf ̂dTs( )k + β1i + θ̂
=

ψej2π∆fdTs β1i + ξ ( β1i )
（15）

式（15）的推导过程类似于式（7），其中

ξ(β1i )也是噪声项，其表达式类似于式（8）。

步骤3 互相关值分块补偿到数据块中

r′dj
= r͂dj

× R(β1i|v″1i )* ={r′(k) × R(β1i|v″1i )*  r͂(k)

kÎκdj
}(j= i-1Î{12m-1})，且r͂(k)可以由式（16）

给出：

r͂ (k ) = r'(k ) ×R ( β1i| v ''
1i ) *

=

é
ë
hs (k )e

j( )2π∆fdTsk +∆θ + n'' ( )k ù
û
×

é
ë
êêêêψe-j2π∆fdTs β1i + ξ ( β1i ) *ù

û
úúúú =

ψhs (k )e
j[ ]2π∆fdTs( )k - β1i +∆θ

+ ξ'=

ψhs (k )e
j( )2π∆fdTsk'+∆θ + ξ'

（16）

其 中 ， k′= k - β1i = k -∑l = 1

j
(Lpl

+ Ldl
)Î{k′: - Ldj

≤ 

k′≤-1}为新的数据采样时刻索引， ξ′= n″(k)ψ × 

e-j2πDfdTs β1i + n″(k)ξ(β1i )* + hs(k)ξ(β1i )* ×ej(2πDfdTsk +Dθ)

为一个叠加噪声项，因而会对所提的分块相关数

据补偿有较大影响。需要通过以下两种方式来降

低这个影响：在保持较小的导频块长度 Lpi
下增

加导频块个数m，或者考虑较少的导频块个数m

而增大每个导频块长度Lpi
。

步骤4　二次校正数据信号r′dj
的组合

将 {r′dj
j = 12m - 1} 组合成完整的数据

序列r′d。

结合式（3）对每个数据采样索引集合的定义，

便可以从式（16）中发现，所提的分块（互）相关

数据补偿能够显著降低每个数据块 r͂dj
的最大累积相
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位，其原因在于新数据采样时刻索引k′的范围已经

由原来的 é
ë

ù
û∑l=1

j-1
(Lpl

+Ldl
)+Lpj

∑l=1

j
(Lpl

+Ldl
) -1

减少到[-Ldj
-1]。

为了比较起见，再介绍下传统同步方案中连

续时刻数据补偿的实现流程。在执行频相耦合

估计之后，连续时刻数据补偿需要先对式（15）

进行取幅角操作，再利用m - 1个两两导频块求

和与取平均操作，得到剩余频偏 Dfd 的估计值

Df ̂d
[20]，即： 

Df ̂d =

1
m - 1∑i = 2

m arg{ }R ( )β1i| v ''
1i

2πTs β1i
=

                

arg{ }ψej2πDfdTs β12 + ξ ( )β12

β12

Df ̂dl

+ +
               

arg{ }ψej2πDfdTs β1m + ξ ( )β1m

β1m

Df ̂dm

2πTs( )m - 1
 （17）

其中，估计范围为 [-0.5 0.5] (β1mTs )，显然取决

于第一个导频块 p1 和最后一个导频块 pm 之间的

互相关延迟长度β1m。

然后，再利用获得的估计值Df ̂d按照连续时刻

遍历整个数据采样索引集合κd方式补偿到式（14）

中，即：

r͂ct(k ) = r'(k ) × e-j2πDf ̂dTsk =

hs (k )e
j éë

ù
û2π ( )∆fd -Df ̂d Tsk +∆θ
+ n'''(k ) kÎ κd

（18）

其中，n‴(k)= n″(k)e-j2πDf ̂dTsk。

由式（18）可知，连续时刻数据补偿所需要的

补偿值数量是与传输数据长度有关的，即 Ld1
+

Ld2
++Ldm-1

，也就是补偿值为{e
-j2πDf ̂dTs (Lp1

+1) 

}e
-j2πDf ̂dTs [∑l = 1

m - 1(Lpl
+ Ldl

) - 1]
。显然，传输数据长度要

远远大于数据块个数（即m - 1），因此所提的分

块（互）相关数据补偿可以大大减少对补偿值的

存储空间。此外，所提方案仅需要m - 1个互相

关值就可以完成整个接收数据序列的相位补偿。

这是其另一个“极简”体现。

3　仿真分析

本节将比较极简同步方案与传统同步方案中

频相解耦合估计和频相耦合估计的性能，以及分

块相关数据补偿和连续时刻数据补偿的存储空间

占用及误码性能。需要说明的是，本节所有仿真

结果利用MATLAB2018b软件通过多次蒙特卡洛

仿真得到。考虑窄带低速率卫星物联网上行通

信，给出如下仿真条件。

仿真条件一：正交相移键控（quadrature 

phase shift keying，QPSK）调制，符号周期 Ts =

50 μs，第 1个导频块长度Lp1
= 11，信噪比SNR =

0510152025 dB，莱斯因子K = 0 5 10 dB。

仿真条件二：QPSK 调制，符号周期 Ts =

50 μs，（执行频相解耦合估计或频相耦合估计之

后的）剩余频偏Dfd = 200 Hz，莱斯因子K = 5 dB，

导频块个数 m = 3（则数据块个数 m - 1 = 2），数

据符号长度为 150，导频符号长度分别为 3、6、

9。需要说明的是，当导频长度为3时，需要使用

第1个导频块中的1个导频符号，且设置第2个和

第 3个导频块长度均为 1，类似地，当导频长度

为6和9时，需要使用第1个导频块中的2个和3个

导频符号，且设置第 2个和第 3个导频块长度均

为2和3。

3.1　频相解耦合估计和频相耦合估计的比较

考虑仿真条件一，根据式（10）、式（12）

及讨论的两种情况可知，对于频相解耦合估计下

的最大似然相偏估计器，当 λ = 1 时，它可以在

|fd|≤ 1 800 Hz内捕获到 [-π π)范围内的相偏；当

λ > 1时，以 λ = 2为例，它可以在 |fd|≤ 3 600 Hz内

估计出[-10π 11  10π 11)范围内的相偏。

（1）自相关频偏估计器的估计性能：假设频偏
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fd=1 600 Hz（在 λ=1时频相解耦合估计对应的最

大似然相偏估计器的抗频偏范围内）。自相关频偏

估计器的估计性能如图4所示，给出了自相关频偏

估计器的均方误差（mean square error，MSE）性

能。可知，对于K=0 dB和K=10 dB，自相关频偏

估计器均能够取得较好的MSE性能。其原因在于

式（9）中的ψ是一个正实数，不会影响其取幅角

操作。当 SNR≥25 dB时，自相关频偏估计器的

MSE会小于1´10-4。从统计平均角度来看，剩余

频偏Dfd≤ 1´10-4 Ts =200 Hz。这一数值就是仿

真条件二中剩余频偏Dfd=200 Hz的来源。

考虑SNR = 10 dB和K = 0 dB，自相关频偏估

计的蒙特卡洛分布如图 5所示。其中，横轴表示

仿真次数（累计到1 000次），纵轴表示每次仿真

对应的频偏估计误差（取平方后的结果）。

从图 5可以看出，每次估计误差（即估计值

偏离程度）都有可能不同，但大部分误差集中在

10-4 附近，这与图 4 中对应 SNR 下的频偏估计

MSE相一致。

（2）最大似然相偏估计器的抗频偏性能：考

虑SNR = 20 dB。不同 λ和K下两种估计方式对应

的最大似然相偏估计器的抗频偏能力比较如图 6
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所示，展示了频相解耦合估计和频相耦合估计下

最大似然相偏估计器的MSE性能。可见，只要

频偏取值在约定范围内即 |fd| < λ (Lp1
Ts )，不管

解耦合系数 λ和莱斯因子 K 如何，频相解耦合

估计下的最大似然相偏估计器都可以获得比频

相耦合估计下的最大似然相偏估计器更好的性

能。这是因为在自相关算子中选择一个特定的

延迟长度 β͂11 = (Lp1
- 1) (2λ)不仅可以减少相偏估

计的复乘运算次数，还可以降低较大频偏对相

偏估计的影响。另外，对于频相解耦合估计，

解耦合系数 λ的取值与频偏大小是正相关的，

即频偏越大，λ的取值就越大。此外，莱斯因

子K的增加会使信道增益 h的虚部趋近于 0，对

应的最大似然相偏估计器性能就越好，因此K =

10 dB 的相偏估计性能要优于 K = 5 dB 的相偏估

计性能。 

3.2　分块相关数据补偿和连续时刻数据补偿的

比较

考虑仿真条件二，接下来从存储空间占用和

误码性能两方面比较分块相关数据补偿和连续时

刻数据补偿。

（1）存储空间占用：从卫星物联网通信应用

的角度来说，其硬件实现的存储资源是相当宝

贵的。因此，评估这两种数据补偿的存储空间

占用很有必要。基于上述条件可知，连续时刻

数据补偿的存储空间占用可视为传输数据长度，

即 150；而所提分块相关数据补偿的存储空间占

用仅与使用的数据块个数有关，即 2。显然，在

数据补偿的过程中，后者对补偿值的存储空间

占用极少。

（2）误码性能：两种数据补偿的性能比较如

图 7 所示，给出了这两种数据补偿的误比特率

（bit error ratio，BER）性能。

由图 7可以发现，当剩余频偏存在时，不作

频偏补偿的QPSK系统无法正常工作；但采用了

分块相关数据补偿和连续时刻数据补偿后，对

应的系统性能均会有不同程度的改善，且导频

块长度越大，相应的性能改善程度就越明显。

这是因为导频块长度的增加会平滑分块相关数

据补偿中式（16）中的噪声项 ξ′和改善连续时刻

数据补偿中式（17）中的估计值 Df ̂d。总体上，

所提数据补偿性能与连续时刻数据补偿性能是

相似的。不过在高信噪比区域（比如 SNR >

21 dB）且使用很少导频（比如小于6个）时，所

提数据补偿要比连续时刻数据补偿差1 dB多。其

原因是在高信噪比下后者的噪声方差会更小。

4　结束语

考虑卫星物联网通信的导频资源和存储资

源双重受限下传统同步方案存在频相估计耦合

及数据补偿占用存储空间大的问题，提出了一种

基于双相关算子的极简同步方案。该方案的创

新之处在于利用经典的双相关（即自相关和互

相关）算子设计出频相解耦合估计和分块相关

数据补偿。其中，前者给出一种对莱斯因子不

敏感的自相关频偏估计器和一种对抗频偏能力

强的低复杂度最大似然相偏估计器；而后者利

用少量的等效数据补偿值便可以降低频相解耦

合估计下残留频偏对数据解调的影响和连续时
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图7　两种数据补偿的性能比较
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刻数据补偿过程中的存储空间占用，从而更加

适合卫星物联网通信的工程实现。所提方案只

考虑了窄带低速率的卫星物联网上行链路，在

未来的工作中，还需要研究宽带高速率低仰角

传输场景下基于LoRa或NB-IoT体制的卫星物联

网上行/下行链路的极简同步方案，助力 6G时代

的卫星物联网通信。
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