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摘要： 

导频辅助的块传输（PABT -- Pilot Assisted Block Transmission）是一种宽带无线

通信数据传输方式，它将数据符号分组组成块进行传送，并在各块中放置一定量

的导频符号，接收机根据每个块中的导频符号完成对信道的实时估计，再根据估

计得到的信道信息完成对块中的数据符号的检测。在无线广播、移动通信、无线

网络等现代宽带通信系统中，传输信道是时变和多径的，采用 PABT技术是一种

合理的选择，对 PABT通信系统进行研究具有重要的理论和实际意义。本文总结

概括了 PABT的信号结构，对其中的关键技术做了研究，同时也研究了 PABT信

号结构的两类系统：导频数据时分的 PABT系统、导频数据频分的 PABT系统。

本文的主要内容包括： 

 

1. 总结概括了 PABT的信号结构，由此出发得到多种 PABT信号格式。信号格

式分为导频和数据时分、导频和数据频分两大类。导频和数据时分的信号格

式包含四种更基本的信号格式：“PN导频+单载波数据”、“PN导频+OFDM

数据”、“OFDM导频+单载波数据”、“OFDM导频+OFDM数据”。导频和数

据频分的信号格式即传统的频域插入导频的 OFDM 系统信号格式。上述信

号格式按照保护间隔（循环前缀、补零后缀等）形式不同可进一步细分。这

些格式不但涵盖了现有宽带系统，也包含目前所没有开展研究的新信号格

式。归纳了 PABT接收机关键技术：信道估计、均衡检测、迭代干扰消除以

及提高梳状导频 OFDM系统保护间隔利用效率的技术。 

 

2. 总结研究了现有各种信道估计方式，信道估计过程分为信道估计预处理、信

道估计、信道估计后处理三步。研究了两种信道时域冲激响应估计算法：滑

动相关算法和循环相关算法，以及两种信道频响估计算法：剪切相加频域信

道估计算法和补零频域信道估计算法。提出了一种新的基于伪噪声（PN – 

Pseudo Noise）序列循环相关的信道估计算法，与现有算法性能相近但复杂

度低。提出了一种新的信道估计后处理算法，它的思想为只保留信道估值中

集中了绝大多数能量的若干强径响应，其余径视为噪声并置零，从而提高了

信道估计性能，且无现有算法的“平台效应”。 
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3.  总结了循环前缀、补零后缀的块传输的时域均衡和频域均衡，论证了时域块

均衡与频域块均衡的等效性。研究分析了补零后缀的块传输的两种频域最小

均方误差（MMSE – Minimum Mean Square Error）均衡算法：直接频域处理

和剪切相加频域处理算法。并研究了两种频域算法的简化近似 MMSE 均衡

算法。简化算法的复杂度大大低于严格 MMSE 算法，在约束长度 7，[171 

133]，1/2速率卷积码和随机交织情况下比严格MMSE算法的性能损失只有

0.1dB左右。 

 

4. 对于导频和数据时分的 PABT系统，研究了导频和数据时分且无保护间隔的

PABT系统中的迭代干扰消除技术，提出了一种固定导频符号的简化干扰消

除算法。将迭代干扰消除算法成功用于新型无保护间隔  “OFDM 导频

+OFDM数据块”、“OFDM导频+单载波数据块”数据块传输系统。仿真验证

它们能够工作在高速移动宽带通信的环境下（800MHz 频段，移动速度

130km/h，多普勒频率 100Hz），在信道冲激响应较短时（例如 DVB-T便携

接收信道），误码性能可逼近带保护间隔的参照系统，同时具有更高的数据

传输率。 

 

5.  对于导频和数据频分的 PABT 系统，本文提出了一种比现有 “循环前缀

OFDM”（CP-OFDM）系统拥有更高导频功率效率的导频后缀 OFDM 系统

（PP-OFDM – Pilot Postfixing OFDM）。而现有补零后缀 OFDM（ZP-OFDM 

– Zero Padding OFDM）为 PP-OFDM的特例。对 PP-OFDM的导频功率最优

分配进行了详细研究，并得到了最优分配解析解。由于 PP-OFDM导频功率

效率更高，信道估计性能更好，在 1/4保护间隔条件下系统误码性能比传统

CP-OFDM提高约 1dB。 

 

关键词：导频辅助的块传输（PABT）、正交频分复用（OFDM）、信道估计、频

域均衡、迭代干扰消除 
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Pilot Assisted Block Transmission (PABT) 

JIAO Xianjun (Communication and Information system) 

Directed by Prof. XIANG Haige 

Abstract: 

Pilot Assisted Block Transmission (PABT) is a transmission scheme suitable for 

broadband wireless communication. In this scheme, data are grouped into separated 

blocks, in which pilot are inserted. Receiver gets channel state information (CSI) 

based on observation of received pilot in real time and makes demodulation according 

to CSI. Considering the time variety and frequency selective characters of broadband 

wireless channel in modern wireless broadcasting, mobile and wireless network 

system, PABT is a reasonable choice. In this thesis, a uniform signal framework of 

PABT is summarized based on investigations of existing broadband systems, and two 

kinds of PABT system are presented under the framework: pilot and data are in time 

division multiplexing form; pilot and data are in frequency division multiplexing form. 

Researches on key technologies and systems of PABT are carried out. This thesis 

include: 

 

1. A uniform signal framework of PABT is summarized, and many signal formats 

are presented under the framework. Those formats are classified into two kinds: 

pilot and data are in time division multiplexing form; pilot and data are in 

frequency division multiplexing form. In the first kind, there are four basic 

formats: “PN (Pseudo Noise) pilot + SC (Single Carrier) data”, “PN pilot + 

OFDM data”, “OFDM pilot + SC data”, “OFDM pilot + OFDM data”. The 

second kind is referred to traditional OFDM systems with frequency domain 

pilot in fact. In addition, with different form of guard interval, for example CP 

(Cyclic Prefix), ZP (Zero Padding)…, more signal formats can be created. The 

formats include not only most existing systems but also new systems. Key 
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technologies of PABT are discussed under the framework, which are: Channel 

Estimation (CE), Euqalization, Iterative Interference Canceling and guard 

interval signal design for higher efficency. 

 

2. All kinds of CE algorithm are studied and summarized. The procedure of CE is 

separated into three steps: pre-process, channel estimate, post-process. Two 

algorithms of estimating time domain channel impulse response (CIR) are 

studied, which are move correlation and circular correlation. Two algorithms of 

estimating channel frequency response are also studied, which are frequency 

domain estimation after “cut-and-add” and zero padding frequency domain 

estimation. A new CE algorithm based on PN pilot with circular correlation is 

proposed. The new CE algorithm has almost the same performance with existing 

algorithm, but the complexity of new algorithm is much lower than that of 

existing algorithm. A new post-process algorithm is also proposed, which leads 

to visible performance gain compared to CE without post-process. The idea of 

new post-process algorithm is that certain number of strong path is reserved and 

other paths are removed as noise. The performance of new post-process 

algorithm has no “floor” phenomenon, which is a drawback of exsisting 

algorithm. 

 

3. Time domain equalization (TDE) and frequency domain equalization (FDE) of 

CP/ZP block are summarized and studied. TDE and FDE are proved to be 

equivalent. Two MMSE (Minimum Mean Square Error) FDE algorithms are 

studied: direct FDE and FDE after “cut-and-add” pre-process. Quasi-MMSE 

FDE alogrithms is studied. The complexity of quasi-MMSE algorithm is much 

lower than that of strict-MMSE algorithm, and performance degradation is only 

about 0.1dB, when 7, [171 133], 1/2 convolution code and random interleaver 

are employed. 

 

4. Iterative interference canceling algorithm is studied in the situation that pilot and 
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data are in time division multiplexing form and without guard interval. A 

simplified algorithm is proposed for situation where pilots are invariant. As 

applications of iterative interference canceling, “OFDM pilot + SC data” and 

“OFDM pilot + OFDM data” PABT system is studied. Simulation shows that 

two systems are suitable for broadband wireless communication with high 

mobility (moving speed 130km/h; doppler frequency 100Hz in 800MHz band). 

When CIR is short, for example DVB-T portable reception channel, performance 

of new systems can approach that of reference system with guard, which needn’t 

interference canceling, and new systems have higher bit rate. 

 

5. In the situation that pilot and data are in time division multiplexing form, a new 

PP-OFDM (Pilot Postfixing - OFDM) scheme is proposed as a modification of 

traditional CP-OFDM. Replacing CP signal with PP signal in guard interval 

ensures that PP-OFDM has higher efficiency of utilizing pilot power than 

CP-OFDM. ZP-OFDM can be derived from PP-OFDM. Pilot power allocation is 

studied in PP-OFDM, and analytic result is derived. When 1/4 guard interval is 

adopted, PP-OFDM has about 1dB performance gain compared with CP-OFDM. 

 

Key words: PABT (Pilot Assisted Block Transmission); OFDM (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing); Channel Estimation; Frequency Domain 

Equalization; Iterative Interference Canceling
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第1章 绪论 

 随着无线互联网、无线多媒体等数据业务对通信速率需求的不断增长，无线

通信系统已全面进入宽带化阶段。宽带无线通信中的信道具有多径和时变的特点

[1]-[2]。信道中的多径会引起发送信号自身的混叠，即符号间串扰（ISI — Inter 

Symbol Interference），表现在频域即为频率选择性衰落。信道的时变则要求接收

机必须对信道进行实时测量，以便随时处理多径对信号的影响。导频辅助的块传

输（PABT -- Pilot Assisted Block Transmission）技术是一种用于在时变多径信道

中传输数据的技术，它将发送数据在时间上分为一个个块进行传送，并在每个块

中用时分或频分的方式插入一定量的导频信号，接收机根据每个块中的导频信号

完成对信道的实时测量，根据测得的信道信息完成对数据的接收处理。实际上，

目前在宽带无线通信中得到广泛应用的带循环前缀的正交频分复用 [3]-[12]

（CP-OFDM – Cyclic prefixing - Orthogonal Frequency Division Multiplexing）系统

即为一种导频和数据频分方式的 PABT系统。本文主要研究的就是 PABT技术的

相关问题。 

 本章接下来首先介绍 PABT的研究背景，而后介绍论文所做工作和主要贡献，

最后给出后续各章节的内容安排。 

1.1 PABT研究背景 

1.1.1 应用背景 

 从 1901 年英国人马可尼的第一封越洋电报拍发成功开始，人类进入了无线

通信的时代。自那时以来，人们为了使无线通信系统更加方便快捷、速率更高作

了大量努力。时至今日，遍布全球的光纤与卫星网络已将世界各地的无线通信网

络连接在一起，为地球上的人们随时随地互相进行通信提供了有力支撑。随着空

间探测的蓬勃展开，无线通信网络甚至已经扩展到了星际。 

 在各种各样的无线通信应用中，无疑陆地无线通信是与人们的日常生活联系

最为紧密的。从二十世纪七十年代贝尔实验室提出了蜂窝的概念至今，陆地无线
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通信系统得到了极大的发展，信号及处理技术经历了从模拟到数字的转变，通信

业务也从最初的只支持语音发展到目前的宽带数据业务、多媒体业务。纵观陆地

无线通信技术的发展情况，我们可将陆地无线通信系统分为三大类：第一类是移

动通信系统[17]-[21]，由传统的语音电话服务发展而来；第二类是无线网络系统[4]-[7], 

[22]-[25]，作为地面计算机网络的拓展或互联；第三类是电视无线广播系统[8]-[16]，

它为最广大的用户提供低成本的视频信息广播。移动通信系统目前已经历了三代

发展。第一代移动通信系统为仅支持话音通信的模拟系统，典型代表为美国的

AMPS 系统。第二代移动通信系统的典型代表为欧洲的 GSM、美国的 IS-95 系

统，均为采用数字调制解调技术的数字系统，除了支持话音通信外还支持最高速

率 14.4kbps 的数据通信。第三代移动通信系统的典型代表为欧洲的 WCDMA、

美国的 CDMA-2000 和中国的 TDS-CDMA，除了支持话音通信外还支持最高速

率 2Mbps 的数据通信。而第四代移动通信的目标为支持高达 100Mbps（高速移

动）和 1Gbps（静止或低速状态）数据传输速率，目前正在世界范围内开展研究。

无线网络系统近年来发展迅速，甚至已经成为移动通信系统的有力竞争者。目前

应用较多的无线局域网系统有 IEEE 802.11[4][5]系列和欧洲的 HiperLAN/2[6]，两者

均可支持超过 50Mbps的数据传输率，主要用于小范围热点地区的无线接入，移

动性方面仅支持静止或低速移动情况。主要的无线城域网系统有 IEEE 802.16[7]

系列，可支持超过 100Mbps 的数据传输速率，主要用于城域范围内的“最后一

公里”接入，另外专门针对移动应用的无线城域网版本 802.16e也正在研究和制

订当中。和前两类系统不同，电视广播系统是普及最早但是数字化进程开始最晚

的系统，这与电视广播服务受众面广以及在公共事业中的应用定位有关，目前数

字电视广播正在世界范围内快速发展，尤以在欧洲应用的最为广泛，典型的代表

系统有欧洲的 DVB-T[8]-[12]、美国的 ATSC 和日本的 ISDB-T[13]-[15]，均支持超过

20Mbps 的每频道广播数据率，并且可实现大区域覆盖，另外中国的数字电视广

播标准也在研究和制订当中。 

 上面已投入使用或正在研究中的第四代移动通信、无线网络以及数字电视广

播系统由于通信数据率高，信号带宽变大，信道往往呈现频率选择性，同时移动

性会造成信道的时变，因此这些系统都面临如何实时的测量信道，并处理频率选

择性对信号造成的影响问题，即信道估计和数据均衡问题。实际上，这些系统无
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一例外的采用在发送信号中放入一定量导频信号的办法，接收机基于导频做信道

估计，并根据信道信息对数据进行均衡解调，他们都属于 PABT范畴内的系统。

本文从以上各系统中抽象出这种导频辅助的块传输架构并加以研究，正是试图在

当前宽带无线通信迅速发展的背景下做一些有意义的工作。 

 作为对 PABT进行研究的技术背景，下面分别对信道估计技术、数据均衡技

术和保护间隔信号形式问题加以介绍。 

1.1.2 技术背景 

1.1.2.1 信道估计技术 

 信道估计是通信系统获取信道信息的手段，是正确解调数据的前提条件，在

通信系统中占有关键地位，无论是以前的窄带系统还是高速发展中的宽带系统，

均有着大量关于信道估计技术的研究文献[26]-[62]。研究较多的信道估计方法大致

可分为两类：基于导频的信道估计[26]-[59]方法和盲估计[60]-[62]方法。在基于导频的

信道估计方法中，发送一段接收端已知的导频信号，接收端通过观测经信道传输

后的接收信号来获得信道信息。它的优点是收端的估计算法简单，可实时进行，

缺点是导频信号需占用一定的功率、频带/时间资源，降低了系统的数据传输效

率。盲估计方法则无需发送接收端已知的信号，而是直接发送要传输的数据信号，

接收端通过对大量接收信号的统计获得接收信号的统计量，再根据发送的数字调

制信号的统计特点即可估计出信道信息。盲估计的优点是无需导频信号，可提高

数据传输效率，但是收端的估计算法复杂度高，并且需积累较多的接收信号才能

获得较精确的信道信息，往往获得的信息具有一定模糊度，需额外的已知信息或

方法来消除。考虑到信道的时变特性以及接收机成本，目前盲估计算法仍大都停

留在理论研究阶段，并不实用。现有的或研究中的大多数系统宁愿付出一定的代

价来发送导频信号，以使接收端信道估计可以简单、可靠、实时的完成。本文所

研究的信道估计技术均是基于导频的。 

 在早期的窄带无线系统中，由于所需的数据率较低，因而发送符号周期长，

信号带宽窄，信道对信号呈现平衰落[1]-[2]，即发送符号到达接收机时仅有幅度和

相位的变化，符号间并不会产生混叠。这时只需要简单的在发送数据流中分散的
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插入一些已知符号，接收端观测这些已知符号的幅度和相位即可完成信道估计，

此即在平衰落条件下被广泛研究的 PSAM系统[26]-[30]。 

 发展到宽带无线系统后，由于发送符号周期变的很短，信号带宽变宽，信道

对信号呈现频率选择性衰落[1]-[2]，符号间串扰（ISI – Inter Symbol Interference）

十分严重。一般将频率选择性多径信道等效为一个 FIR滤波器，刻画信道信息已

不能用一个复数增益来表示，而是需要以一个复数向量来表示信道的冲激响应。

此时发送单个已知符号已不能估计出完整信道信息，而是需要发送一段至少与信

道冲激响应等长的序列来估计信道的冲激响应，一般用以探测信道的序列都具有

类似噪声的特性，即伪噪声（PN — Pseudo-Noise）序列[32]-[35]，收端利用 PN序

列良好的自相关特性，用相关的方法来获得信道冲激响应。信道估计也可以用频

域方法完成，即发送不同频率的单频，接收端测量各个频率上的响应得到信道的

整个频域响应，将频域响应变换到时域便得到了信道冲激响应。频域测量经常用

扫频方法来完成[31]。 

 以上的信道估计方法中没有对信道冲激响应的统计特性做任何假设，实际上

信道的冲激响应往往具有“稀疏”性，即冲激响应中的大部分能量集中于少数较

强的路径上，其余路径上的响应很小。这种稀疏性在频域表现为相邻频点上的信

道响应不会突变，往往具有较强的相关性。充分利用信道的这种稀疏统计特性可

进一步提高信道估计的精度[117]。 

1.1.2.2 数据均衡技术 

 在接收端，数据均衡的作用是根据信道信息恢复发送的原始调制符号，从而

使正确的解调、解码成为可能。在窄带系统中，由于信道仅引起发送符号幅度和

相位的变化，因此均衡只需要进行和信道相反的相位旋转和幅度缩放即可恢复原

始调制符号。宽带系统中，信道除了带来各发送符号本身的幅度与相位变化外，

还带来严重的 ISI，因此均衡变得更加复杂和困难，这方面有着大量研究文献

[64]-[68]、[86]-[88]、[116]。 

 对多径引起的 ISI 进行均衡，早期的大量研究集中于自适应均衡器[64]、[116]，

自适应均衡器在电话线调制解调器中获得了成功应用。在无线宽带系统中，这种

自适应均衡器的实现遇到了困难。由于宽带系统的数据率高达几十甚至上百兆比
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特每秒，符号周期变短，对均衡器速度提出了较高的要求。对于覆盖范围可达公

里甚至十公里量级的移动通信和电视广播系统，信道多径时延扩散经常可达到几

百个符号周期，此时为了消除 ISI要求均衡器阶数达到千量级，均衡器抽头系数

的计算负担急剧上升。均衡器速度和阶数带来的困难使人们不得不寻求更好的通

信方式。OFDM 系统的出现使得上述均衡困难迎刃而解[3]、[64]、[67]，OFDM 系统

通过将宽带信道分解为许多并行窄带子信道来实现通信，由于每个窄带子信道上

的均衡极为简单，因而整个系统复杂度较低。OFDM 系统对宽带信道的分解是

通过传送大量低速调制的子载波来实现的，大量子载波的并行调制传输可用

IFFT实现，相应的，接收端的可用 FFT运算来实现对大量子载波并行处理，十

分利于硬件实现，因此 OFDM 系统成为最先获得广泛应用的宽带无线系统。受

到 OFDM 系统的启发，人们也为遇到均衡困难的单载波系统发展了频域均衡技

术（SC-FDE – Single Carrier Frequency Domain Equalization）[65]-[68]：接收端先用

FFT将接收信号变换到频域，进行低复杂度的逐频点均衡后再通过 IFFT变回时

域进行解调，单载波频域均衡技术的出现使单载波系统重新回到宽带通信的舞

台。实际上在无线城域网（IEEE 802.16）系统中就同时支持 OFDM与单载波两

种方式。 

1.1.2.3 保护间隔信号形式 

 对于经典的 OFDM或 SC-FDE系统，基本传输单元为块状形式。若各个块直

接连续传输，那么信道的多径效应会导致各个块之间在相邻处相互干扰，因此一

般在各个块之间引入足够长的保护间隔以避免多径带来的块间干扰（IBI – Inter 

Symbol Interference）。保护间隔内的信号形式大致分为两种：循环前缀（Cyclic 

Prefix）[3]、[64]、[67]与补零后缀（Zero Padding）[89]-[92]。CP为块末尾一段的复制，

ZP则意味着保护间隔内不发送任何信号，留下一段空白的传输时间。CP信号一

般在数据解调前被接收机丢弃，因此 CP中所包含的数据和导频能量对于数据解

调来说是一种浪费。ZP 形式也未能充分利用保护间隔时间传输有用能量，而接

收机对信号进行处理时又不得不引入保护间隔内的信道噪声[89]-[92]。以上种种不

足促使人们考虑，能否在保护间隔内发送一段接收机可利用的能量，以使系统达

到更高的效率。 
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1.2 论文工作与主要贡献 

 本文总结概括了 PABT的信号结构，对其中的关键技术做了研究，同时也研

究了 PABT信号结构的两类系统：导频数据时分的 PABT系统、导频数据频分的

PABT系统。主要工作如下： 

(1) 总结概括了 PABT的信号结构，由此出发得到多种 PABT信号格式。信号格

式分为导频和数据时分、导频和数据频分两大类。导频和数据时分的信号格

式包含四种更基本的信号格式：“PN导频+单载波数据”、“PN导频+OFDM

数据”、“OFDM导频+单载波数据”、“OFDM导频+OFDM数据”。导频和数

据频分的信号格式即传统的频域插入导频的 OFDM 系统信号格式。上述信

号格式按照保护间隔（循环前缀、补零后缀等）形式不同可进一步细分。这

些格式不但涵盖了现有宽带系统，也包含目前所没有开展研究的新信号格

式。归纳了 PABT接收机关键技术：信道估计、均衡检测、迭代干扰消除以

及提高梳状导频 OFDM 系统保护间隔利用效率的技术。信道估计技术的作

用是根据接收导频信号估计信道冲激响应，均衡检测的作用是对接收数据作

处理，消除多径给数据带来的影响。迭代干扰消除用于导频和数据时分且无

保护间隔的情况，其作用是消除多径引起的导频和数据间的干扰，使信道估

计和均衡检测能够正常进行。OFDM 系统保护间隔中的循环前缀造成能量

浪费，因此研究高效的保护间隔信号将是有意义的。 

(2) 总结研究了现有各种信道估计方式，将信道估计过程分为信道估计预处理、

信道估计、信道估计后处理三步。信道估计预处理主要采用剪切相加操作，

该操作可把线性卷积形式的接收信号变为循环卷积形式的接收信号。研究了

两种信道时域冲激响应估计算法：滑动相关算法和循环相关算法，以及两种

信道频响估计算法：剪切相加频域信道估计算法和补零频域信道估计算法。

提出了一种新的基于伪噪声（PN – Pseudo Noise）序列循环相关的信道估

计算法，与现有算法性能相近但复杂度低。提出了一种新的信道估计后处理

算法，它能有效利用实际多径信道的“稀疏”特性，在尽可能的保留多径响应

信息的同时又可去除大量噪声，从而提高信道估计性能。新的后处理算法无

现有算法的“平台效应”。 

(3) 总结了循环前缀、补零后缀的块传输的时域均衡和频域均衡。从频域均衡表
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达式推导出了时域均衡表达式，从而论证了时域块均衡与频域块均衡的等效

性。研究分析了补零后缀的块传输的两种频域最小均方误差（MMSE – 

Minimum Mean Square Error）均衡算法：直接频域处理和剪切相加频域处理

算法。并研究了两种频域算法的简化近似 MMSE 均衡算法。简化算法的复

杂度大大低于严格MMSE算法，在约束长度 7，[171 133]，1/2速率卷积码

和随机交织情况下比严格MMSE算法的性能损失只有 0.1dB左右。 

(4) 对于导频和数据时分的 PABT系统，研究了导频和数据时分且无保护间隔的

PABT系统中的迭代干扰消除技术，提出了一种固定导频符号的简化干扰消

除算法。在干扰消除中采用数据解码前硬判决，复杂度低，利于工程实用。

将迭代干扰消除算法成功用于新型无保护间隔 “OFDM 导频+OFDM 数据

块”、“OFDM导频+单载波数据块”数据块传输系统。仿真验证它们能够工作

在高速移动宽带通信的环境下（800MHz频段，移动速度 130km/h，多普勒

频率 100Hz），在信道冲激响应较短时（例如 DVB-T 便携接收信道[8]），误

码性能可逼近带保护间隔的参照系统，同时具有更高的数据传输率。 

(5) 对于导频和数据频分的 PABT系统，本文在传统的 CP-OFDM研究基础上提

出了一种拥有更高导频功率效率的导频后缀 OFDM系统—PP-OFDM（PP – 

Pilot Postfixing）。PP-OFDM系统的保护间隔中不再发送 CP-OFDM中的循

环前缀，而是从总导频功率中以 PP信号的形式分配部分功率到保护间隔中，

保护间隔中的PP信号可在接收机处与OFDM系统中原有的导频信号相干合

并，从而提高了导频功率效率。PP-OFDM的特殊设计使它并不需要干扰消

除操作。现有的补零后缀 OFDM（ZP-OFDM -- Zero Padding OFDM）为

PP-OFDM 的特例。对 PP-OFDM 的导频功率分配进行了详细理论研究，并

得到了最优分配解析解。由于 PP-OFDM导频功率效率更高，信道估计性能

更好，在 1/4保护间隔条件下系统误码性能比传统 CP-OFDM提高约 1dB。 

1.3 论文的组织 

 论文的主要内容集中于第 2~6章：第 2章介绍了目前常用的对时变频率选择

性多径信道的建模方法，以及现有的典型宽带无线通信系统，并在现有宽带系统

的基础上总结提出了 PABT信号结构及其关键技术。本章将 PABT分为两大类：
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导频数据时分的系统和导频数据频分的系统。第 3章研究 PABT中的信道估计技

术，提出了一种新的基于伪噪声（PN -- Pseudo-Noise）序列循环相关的信道估计

算法，和一种新的信道估计后处理算法。第 4章研究 PABT中的数据均衡技术，

证明了时/频域均衡的等效性，研究了简化的频域近似最小均方误差（MMSE – 

Minimum Mean Square Error）均衡算法。第 5章研究导频和数据时分方式的 PABT

系统，在应用第 3、4章研究成果的基础上，第 5章重点研究了无保护间隔时的

干扰消除技术，提出了一种导频固定时的简化干扰消除算法，并对干扰消除算法

在时变多径信道下的收敛特性、稳态性能做了详细研究。第 6章研究导频和数据

频分方式的 PABT 系统，在对现有典型的频分方式 PABT 系统—梳状导频

CP-OFDM研究的基础上，提出了一种新的频分方式 PABT系统—PP-OFDM，并

研究了 PP-OFDM中的导频功率最优分配问题。第 7章为论文工作总结与展望。 
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第2章 PABT系统概述 

2.1 引言 

 PABT导频辅助的块传输（PABT -- Pilot Assisted Block Transmission）技术十

分适合于在时变多径信道中传输数据，因而是一种适合于宽带无线通信的传输技

术。PABT将发送数据在时间上分为一个个块进行传送，并在每个块中用时分或

频分的方式插入一定量的导频信号，接收机根据每个块中的导频信号完成对信道

的实时测量，根据测得的信道信息完成对数据的接收处理。现有或正在研究的宽

带无线通信系统很多都属于 PABT系统。但本文的主要工作并不局限于某种具体

的宽带系统，而是试图站在一个更高的角度研究一般意义的 PABT技术，这些技

术可用于现有的 PABT系统，或未来可能出现的 PABT系统中，因此本文的 PABT

可看作是一大类无线宽带系统的总合与抽象。本章将从现有的属于 PABT范畴的

典型系统出发，总结出 PABT的信号结构，此信号结构涵盖了现有的许多宽带系

统，也可自然引伸出一些目前没有的宽带系统形式。 

 本章的内容安排如下：首先介绍宽带无线通信的信道模型，这是研究工作的

基础；而后介绍现有的几种典型系统，并从 PABT的角度分析其特征；接着抽象

出 PABT信号结构；最后归纳出此信号结构下所需的接收机关键技术。 

2.2 信道模型 

 宽带无线通信信道的一个典型特征就是多径传播，从发射机辐射的发送信号

经过环境物的反射，散射，绕射等效应沿不同的传播路径到达接收端，使得接收

信号呈现频率选择性衰落特性[1]-[2]。信道的另外一个典型特征是时变特性[1]-[2]，

它由通信台、环境物的移动共同引起。对这种多径衰落信道进行数学建模是一切

研究工作的基础，这方面已有大量研究文献。本文采用目前最常用的 Jakes模型

[83]-[84]。 

 信道的时变冲激响应可表示为 ( ) ( ) ( ), k k
k

g t g tτ δ τ τ= −∑ ，其中 ( )kg t 为第 k

径的时变复增益； kτ 为第 k径的时延； ( )δ ⋅ 为单位冲激函数。在 Jakes模型中 ( )kg t
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为复高斯随机过程，其自相关函数 ( ) ( )( )1 2 0 1 22R t t J f t tπ− = −D_max ，其中 ( )0J x 为

零阶贝塞尔函数， fD_max为最大多普勒频率。一般情况下 fD_max与移动台速度 v

有如下关系： cf vf c=D_max ； cf 为载波频率，c为光速。 

 数字通信系统中为了研究方便，一般将整个通信系统等效为复信号基带模型

[1]、[116]。由于基带采样总是等间隔的，而信道多径时延为模拟量，有可能不是基

带采样间隔的整数倍，这时可用 sinc 插值的办法将具有实际时延分布的冲激响

应等效为等间隔采样的基带冲激响应（假设系统具有理想矩形带限特性）[83]-[84]，

如式(2.1)所示（暂时忽略时变因素 t）。 

1 2sinc ;  k
l k

k S

h g l L l L
T

τ 
= ⋅ − − < < 

 
∑  (2.1) 

其中， ST 为系统基带采样周期； ( )
( )sin

sinc
x

x
x

π

π
= 是理想矩形频响对应的时域波

形；l为整数， 1L 和 2L 的取值应足够大，以使得截断无限长 sinc函数带来的误差

尽可能的小。表述方便起见，今后将式(2.1)的响应序列
1 1 21, ,...,L L Lh h h− − + 记做下标

从零开始的序列 0 1, , , Lh h hL ，其中 1 2L L L= + 。将离散冲激响应写做向量

( )
T

0 1 1 2, , , ;  Lh h h L L L= = +h L （本文中的向量若无特殊说明均为列向量，上标 T

表示转置）。本文设定在单个导频和数据范围内信道时变很小，因此下面的讨论

中一般将忽略时变因素 t。实际上针对具体应用的系统设计总能使得此假设成立。

但是信道仍然有可能在若干块之后发生显著变化，能够跟踪并适应这种信道时变

则是 PABT系统应该具有的功能。 

2.3 现有典型系统 

2.3.1  OFDM系统 

 OFDM技术由于成功避免了高数据率大时延情况下的单载波时域均衡难题，

先于单载波系统在宽带无线通信系统中获得广泛应用，例如数字电视广播系统

DVB-T[8]，无线局域网系统 HiperLAN/2[6]、IEEE 802.11[4]、[5]，无线城域网系统
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IEEE 802.16[7]。下面我们就来介绍现有的 OFDM系统。 

kD kP

MUX

kS

IFFT

ks
CP

插入
ksCP

h

CP

去除
k k= ⊗y s h

FFT

kY

信道

估计

频域均衡 iH

导频符号

数据符号

ˆ kS  

图 2.1 CP-OFDM系统框图 

图 2.1为 CP-OFDM系统框图，图中画出了第 k个 CP-OFDM块的处理流程。调

制好的数据符号 0 1 2, , ...k k kD D D 和导频符号 0 1 2, , ...k k kP P P 按一定导频插入图样复接为

发送频域符号块 ( )
T

0 1 2, , ...k k k kS S S=S ，而后经 IFFT变为时域发送 OFDM符号 ks ，

如式(2.2)。 

Hk k
M=s F S  (2.2) 

其中， MF 表示归一化 FFT矩阵（假设频域符号块 kS 长为 M），其第 m行 n列元

素为：
1 2

exp j m n
MM

π 
− ⋅ ⋅ ⋅ 

 
；上标 H表示共轭转置； H

MF 表示归一化M M× IFFT

矩阵。 

 时域 OFDM符号 ks 在发往信道前加上循环前缀（CP），在接收机处首先去除
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CP，得到 ks 与信道冲激响应 h循环卷积形式的时域接收信号 ky ： 

0 1 0

1 0 1

1

0

1 0 1

0

0

0

0 0

0 0

0

k

k
L

L

k k kk
L m

L

k
M

h h s

h h h s

h h

h s

h

h

h h s −

  
  
  
  
  

= ⊗ + = + = +  
  
  
  
  

  

hy s h w w C s w

M M O M

M M M M

M O M M M

M O O M M

M O O M M

M O M O M

M M O M

 (2.3) 

其中，h为信道冲激响应；⊗表示循环卷积；w为信道中的加性高斯白噪声，方

差为 2σ w。与信道冲激响应的循环卷积可表示为左乘循环卷积矩阵 hC ， hC 为信道

冲激响应元素构成的M M× 方阵，形式如式(2.3)所示。 

 对时域接收信号 ky 进行 FFT变换得到频域接收信号 kY ： 

( ) ( )H diagk k k k k
M M M M M= = + = + = +h hY F y F C s w F C F S F w H S W  (2.4) 

其中，diag(.)表示以括号中向量作为对角线的对角阵； 1M × 信道频响向量 H 是

冲激响应的傅氏变换： MM= ⋅H F h，h长度不足M时应补零到M；W为 1M ×

频域噪声向量。上式的推导用到了循环卷积矩阵可被左乘 FFT矩阵右乘 IFFT矩

阵对角化的性质。 

 显然，式(2.4)的分量形式为： 

k k
i i i iY H S W= ⋅ + , i=0,1,2…M-1 (2.5) 

当 k
iS 对应频域导频符号时，由式(2.5)可估计第 i个频点处的信道响应如下： 

ˆ k k
i i iH Y S= , i=0,1,2…M-1 (2.6) 

通过对导频位置处信道响应进行插值的方法，可得到所有频点处的信道响应，常

用的插值方法有：零阶插值、线性插值、变换域插值[51]、MMSE 插值[47]等。图

2.2 为零阶插值示意图，图 2.3 为线性插值示意图，横轴为频点下标，纵轴为频

点响应。 
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图 2.2零阶插值示意图 图 2.3线性插值示意图 

 有了各频点处的信道频响估值，对频域接收数据进行频域 ZF均衡（式(2.7)）

或MMSE均衡[9]（式(2.8)）可得发送数据符号的估值（设数据频点下标为 j）： 

ˆ k k
j j jS Y H= , i=0,1,2…M-1 (2.7) 

( )2 2ˆ k k
j j j jS H Y H σ∗= ⋅ + w , i=0,1,2…M-1 (2.8) 

 上面是单个 OFDM 块发送接收举例。实际通信系统一般要连续发送若干

OFDM块，这时频域导频符号在时频二维频点格状图上会呈现一定的分布图样，

此分布图样一般可分为梳状（comb-type）[37]和块状[38]两种形式，如图 2.4（梳状）

和图 2.5（块状）所示。图中横轴为频点下标 i，纵轴为 OFDM 块下标 k，图中

的每一行对应着一个用以生成 OFDM块的频域符号块。 

  

图 2.4梳状导频图样 图 2.5块状导频图样 

 从频域来看，梳状导频图样中导频和数据所占用的频点互不重叠，在整个时

间范围内它们在频域都是分离的，经 IFFT变换后导频子载波和数据子载波在时

域会叠加在一起，即频域分离，时域重叠。而块状导频图样中，导频和数据占用

的频点完全重叠，但是各自占用不同的时间段，即时域分离，频域重叠。这两种
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导频图样对应的时域信号示意图如图 2.6（梳状导频）和图 2.7（块状导频）所示。 

 

图 2.6梳状导频图样对应的时域信号 

 

图 2.7块状导频图样对应的时域信号 

根据上述分析，从导频和数据的复用关系来看，我们也可以将梳状导频的 OFDM

系统看作导频和数据频分的系统，将块状导频的 OFDM 系统看作导频与数据时

分的 OFDM系统。 

 国内的一种数字电视广播方案 DMB-T[69]-[82]，采用的也是导频和数据时分方

式的 OFDM 系统，与上面的块状导频 OFDM 系统的不同之处在于：DMB-T 中

将 OFDM符号的 CP替换为 PN 导频序列，导频序列和 OFDM符号均无任何形

式前/后缀保护，如图 2.8所示。 

 

图 2.8导频和数据时分的 DMB-T系统时域信号 

DMB-T接收机根据 PN导频序列完成信道估计[69]-[73]，而后对 OFDM符号进行均

衡解调，由于导频和数据均无任何形式的保护，因此信道多径将导致他们在接收

端相互干扰，接收端必须将此干扰设法消除[69]，才能使信道估计和解调顺利进

行。 

 除了上面介绍的带有CP的OFDM系统或不带任何前/后缀的OFDM系统外。

文献[89]中提出了一种在发射时将 CP换作补零后缀（Zero Padding）的 OFDM系
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统，它的时域信号示意图如图 2.9所示。 

 

图 2.9 ZP-OFDM时域信号 

接收端可以通过“剪切相加”[89]、[70]操作将接收 OFDM符号恢复为和 CP-OFDM

相同的循环卷积形式（如图 2.10所示），而后按照传统 CP-OFDM的方式解调。 

 

图 2.10 ZP-OFDM剪切相加预处理 

由上图可看出，剪切相加操作将额外的引入保护间隔内的噪声，因而 ZP也并非

一种对保护间隔的很好利用方式。 

 对于 ZP-OFDM也可先进行时域均衡[89]，而后再通过 FFT变换到频域解调，

这种处理方法中也将引入保护间隔内的噪声。 

2.3.2 单载波频域均衡系统 

 由于宽带系统中单载波时域均衡遇到困难，人们提出了单载波频域均衡

（SC-FDE – Single Carrier - Frequency Domain Equalization）技术[64]-[68]，复杂度

比时域均衡大为降低，因此单载波技术又重新回到宽带无线通信的舞台，成为

OFDM技术的有力竞争者。无线城域网系统 IEEE 802.16[7]中的数据格式就既有

OFDM形式又有单载波形式。下面我们就来介绍单载波频域均衡技术。 
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ks ks

k k= ⊗y s h

kY
iH

ˆks  

图 2.11 SC-FDE系统框图 

图 2.11为 SC-FDE系统框图，图中画出了第 k个单载波块的处理流程。调制好的

数据符号组成时域数据符号块 ( )
T

0 1 2, , ...k k k ks s s=s ，加入 CP后发往多径信道。在接

收机处首先去除 CP，得到 ks 与信道冲激响应 h循环卷积形式的时域接收信号 ky ： 

k k k= ⊗ + = +hy s h w C s w  (2.9) 

其中，h为信道冲激响应；⊗表示循环卷积；w为信道中的加性高斯白噪声，方

差为 2σ w。与信道冲激响应的循环卷积可表示为左乘循环卷积矩阵 hC ， hC 为信道

冲激响应元素构成的M M× 方阵，形式如式(2.3)所示。 

 对时域接收信号 ky 进行 FFT变换得到频域接收信号 kY ： 

( ) ( )H diagk k k k k
M M M M M= = + = + = +h hY F y F C s w F C F S F w H S W  (2.10) 

其中， 1M × 信道频响向量 H是冲激响应的傅氏变换： MM= ⋅H F h，h不足M

应补零到M； kS 为发送时域符号块 ks 的傅氏变换： k k
M=S F s ；W为 1M × 频域噪

声向量。上式的推导用到了循环卷积矩阵可被左乘 FFT矩阵右乘 IFFT矩阵对角

化的性质。 

 显然，式(2.10)的分量形式为： 

k k
i i i iY H S W= ⋅ + , i=0,1,2…M-1 (2.11) 

根据信道估计模块提供的信道频响 iH 对频域各分量进行频域 ZF均衡（式(2.12)）
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或MMSE均衡（式(2.13)）可得 k
iS 的估值： 

ˆ k k
i i iS Y H= , i=0,1,2…M-1 (2.12) 

( )2 2ˆ k k
i i i iS H Y H σ∗= ⋅ + w , i=0,1,2…M-1 (2.13) 

对所有估值 ˆ k
iS 构成的频域估值向量 ( )

T

0 1 2
ˆ ˆ ˆ ˆ, , ...k k k kS S S=S 进行 IFFT变换可得到发送

的时域数据符号向量估值： 

H ˆˆk k
M=s F S  (2.14) 

 下面来看 SC-FDE系统的信道估计问题。由于 SC-FDE系统的发送数据符号

定义在时域，因此不可能像 OFDM 系统那样将导频符号分散的插入数据符号之

间完成信道估计，因为信道多径导致严重的时域 ISI，以这种方式插入导频符号

在接收端将和数据符号混合在一起而很难分离，因而也就无法完成信道估计。实

际上目前还没有公认的较为统一的 SC-FDE系统信道估计方法，这方面的研究文

献数量也远不及 OFDM系统信道估计文献的数量。除了为单载波数据块引入 ZP

后采用盲估计算法[36]之外，目前研究较多的方法为基于“独特字”（Unique Word）

的方法[35]、[107]，这也是无线城域网系统 IEEE 802.16中的一种帧格式，如图 2.12

所示。 

 

图 2.12 IEEE 802.16单载波帧格式 

图中的“独特字”UW为一段接收机已知的 Frank-Zadoff序列[7]，它具有恒定幅

度零自相关特性（CAZAC -- Constant Amplitude Zero [periodic] Auto-Correlation），

若干 UW连续插在相邻单载波数据块之间作为导频信号，接收机依靠 UW完成

同步、信道估计等功能[35]、[107]。 

2.3.3 小结 

 从上述对现有系统的描述我们看到系统种类和信号格式多种多样：无论是数
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据还是导频都有单载波信号，也有 OFDM信号；数据和导频合成方式也有多种；

保护间隔有 CP、ZP等样式。本章就是要从现有的各种系统出发，归纳提出 PABT

系统发射信号结构，力图使这个结构涵盖上述现有宽带系统，并在其中发现新型

系统。 

2.4 PABT信号结构 

 根据前面对现有系统的描述和总结，本小节将从导频和数据的复用方式、信

号制式、保护间隔形式三方面来归纳并提出 PABT的信号结构。 

2.4.1 导频和数据的复用方式 

 由于导频和数据将通过同一信道进行传送，因此导频和数据必然存在对同一

信道的复用方式。由上面对现有系统的介绍我们将导频和数据的复用方式分为时

分和频分两种。对于导频和数据时分方式，则导频和数据往往共同占用同一频带，

在频域是重叠的。对于导频和数据频分方式，则导频和数据往往共同占用同一段

发射时间，在时域是重叠的。这两种复用方式的示意图如图 2.13（时分方式）和

图 2.14（频分方式）。 

  

图 2.13导频和数据时分 图 2.14导频和数据频分 

前面所介绍的块状导频 OFDM 系统、DMB-T 系统和 802.16 的单载波形式均为

导频和数据时分的系统，梳状导频 OFDM系统属于导频和数据频分的系统。 
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2.4.2 信号制式 

 这里的信号制式包含两种：单载波和 OFDM。单载波制式中直接将调制符号

进行发送，OFDM制式中先将调制符号进行 IFFT变换后再发送。如图 2.15（单

载波形式）和图 2.16（OFDM形式）所示。 

 

图 2.15单载波信号 

 

图 2.16 OFDM信号 

前面所介绍的梳状和块状导频OFDM系统中，导频和数据信号均为OFDM形式，

DMB-T系统中导频信号为单载波形式，数据信号为 OFDM形式。802.16单载波

形式中导频和数据信号均为单载波信号。 

2.4.3 保护间隔形式 

 对于导频和数据时分的系统，保护间隔形式可以分为 CP、ZP以及无保护间

隔三种形式，保护间隔是插入到导频和数据之间的。对于导频和数据频分的系统，

导频和数据在时域混合为一个OFDM符号，保护间隔插在各个OFDM符号之间，

有 CP和 ZP两种形式。如图 2.17（导频数据时分系统的保护间隔）和图 2.18（导

频和数据频分系统的保护间隔）所示。 
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图 2.17导频和数据时分系统的保护间隔 

 

图 2.18 导频和数据频分系统的保护间隔 

 对于导频和数据频分的 OFDM系统（梳状导频）可有 CP、ZP两种保护间隔

形式。对于导频和数据时分的 OFDM 系统（块状导频）则可以有 CP、ZP 或无

保护间隔。DMB-T 系统则属于典型的导频和数据时分且无保护间隔的系统。对

于 802.16 的单载波形式，若允许各个 UW互不相同，则为导频和数据时分且无

保护间隔的系统，若各个 UW相同，则也可以看作导频和数据时分且带有 CP保

护间隔的系统，如图 2.19所示。 
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图 2.19 IEEE 802.16单载波帧格式 

由上图我们看到，每个 UW可看作其后 UW的 CP，若将单载波数据块及其后的

UW看作一个块，则该块前的 UW可看作该块的 CP。 

2.4.4 小结 

 根据以上对复用方式、信号制式和保护间隔形式的分析，可总结出 PABT信

号结构如图 2.20所示。 

 

图 2.20 PABT信号结构 

由图 2.20 可看出，PABT 信号结构可分为两大类，第一类为导频数据时分的

PABT，此类信号结构可统一为“导频+数据块”形式，第二类为导频数据频分的

PABT，此类信号结构可统一为“梳状导频 OFDM”形式。在每类信号结构之内

可根据信号制式和保护间隔形式细分为如图 2.21 中的树状结构所示的各种信号
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形式，其中 PP-OFDM是我们将要在第 6章提出的对 CP-OFDM的改进形式。 

 

图 2.21 PABT的树型分类结构 

 对比 2.3小节对现有典型系统的介绍，会发现导频数据时分且无保护间隔的

“OFDM+SC”、“OFDM+OFDM”和导频数据频分的“PP-OFDM”是三种目前

没有开展研究的系统。导频和数据时分且带有保护间隔时，保护间隔将会给系统

带来过大的传输效率降低，不符合宽带系统对高数据率的需求，因此本文对于导

频数据时分的 PABT将主要关注无保护间隔时的情况，而带有保护间隔的系统将

仅具有参照意义。 

2.5 PABT中的关键技术 

 根据现有典型宽带系统总结提出的 PABT信号结构，不难发现 PABT的典型

特点是：将发送数据在时间上分为一个个块进行传送，并在每个块中用时分或频

分的方式插入一定量的导频信号，接收机根据每个块中的导频信号完成对信道的

实时测量，根据测得的信道信息完成对数据的接收处理。PABT的这种特点决定

了接收机关键技术为基于导频的信道估计技术和数据均衡技术。其中信道估计的

作用为根据接收导频信号估计信道的冲激响应，数据均衡的作用是将信道多径给

接收数据信号带来的影响消除，获得发送数据符号的估值，以便对这些数据符号

进行解调。此外，对于导频和数据时分且无保护间隔的 PABT系统，信道多径会

导致接收端导频和数据相互干扰，不对此干扰作任何处理，则将严重影响信道估

计和数据解调性能，因此干扰消除技术对于导频和数据时分且无保护间隔的系统
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至关重要。 

 基于导频的信道估计技术其实是一项“古老”的技术，早在无线通信的初期，

人们研究无线信道特性的时候就通过发送一段已知信号来对频率选择性多径信

道进行探测，称之为“Sounding”技术，包括用伪噪声序列探测信道的技术[32]-[35]，

以及用扫频方法探测信道的技术[31]。之后用于单载波系统的自适应均衡[64]、[116]

技术其实也可以看作是一种信道估计技术，均衡器的训练阶段相当于进行了信道

估计。当 OFDM技术成为宽带无线通信的研究热点之后，OFDM系统中基于导

频的信道估计技术更是被大量研究，包括导频插入位置的研究[38]，频域插值算

法的研究[51]、[47]，利用信道的“稀疏”特性来提高信道估计精度的研究[117]，等

等。SC-FDE技术的出现使单载波系统重新回到宽带无线通信的舞台，不过此时

接收端已经不是像自适应均衡器那样的流式处理，而是使用 FFT 运算的块状处

理，在块状处理条件下的 SC-FDE系统中的信道估计技术正在吸引越来越多的研

究者，这方面目前的文献目前主要集中于使用伪噪声序列/UW的技术[35]、[107]。 

 在早期的单载波系统中，对数据信号进行均衡以消除信道多径带来的 ISI 获

得了大量研究，自适应均衡技术[64]、[116]是该领域的典型代表，这类均衡器大都是

以 FIR 的形式对输入信号进行流式处理。OFDM 技术的出现使得均衡只需在单

个频点数据上进行[9]-[3]，均衡恢复到了不存在 ISI时的平衰落简单情况。SC-FDE

中的均衡技术和 OFDM系统也极为相似[64]-[68]，因此就均衡技术本身而言目前研

究的已不太多，相关的研究主要集中于均衡的性能分析[68]、均衡与编码的结合[90]、

[91]等方面。 

 由于现有的导频数据时分且无保护间隔的系统只有 DMB-T 系统，因此关于

导频和数据间的干扰消除研究大都集中于 DMB-T系统[69]。干扰消除的大致思想

为通过反复迭代进行的方法，逐步使信道估计、均衡解调的性能接近无干扰时的

性能。 

 注意到对于导频数据频分的梳状导频 OFDM系统，无论是 CP还是 ZP形式

都未能将保护间隔时间充分利用。导频和数据时分且无保护间隔形式的 PABT系

统，可看作是在数据之间的保护间隔中将 CP/ZP 替换成导频信号，导频信号既

起到了避免相邻数据块间干扰的作用又可用来进行信道估计（此时 OFDM 信号

中已无需插入梳状导频），因此这是一种对保护间隔较好的利用方式，付出的代
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价是需利用迭代干扰消除的办法来消除导频和数据之间的干扰。能否找到另外的

保护间隔信号形式，既能达到对梳状导频 OFDM 系统保护间隔的充分利用，又

无需干扰消除操作是一个值得探讨的问题。文献[99]-[103]即本文的第六章针对该问

题作了有意义的研究工作。 

2.6 小结 

 本章首先介绍了目前在宽带无线通信中常用的对时变频率选择性多径信道

进行建模的方法，而后介绍了现有的典型宽带无线系统工作原理，包括各种

OFDM系统，SC-FDE系统，进而从中总结提出了 PABT的信号结构。 

 在此信号结构中，PABT系统被分为两大类：导频数据时分的 PABT 系统和

导频数据频分的 PABT系统。第一类系统的信号结构为“导频+数据”形式。第

二类系统的信号结构为梳状导频 OFDM。每种信号结构下又可变换信号制式和

保护间隔形式构成多种 PABT系统，这些 PABT系统涵盖了前面所介绍的现有典

型无线宽带系统，而且引出了目前所没有的三种新型系统：导频数据时分且无保

护间隔的“OFDM+SC”、“OFDM+OFDM”系统和导频数据频分的“PP-OFDM”

系统。 

 最后根据 PABT系统的特点以及 PABT信号结构，归纳分析了 PABT中的关

键技术：基于导频的信道估计、数据均衡、迭代干扰消除以及如何充分利用梳状

导频 OFDM系统的保护间隔，并给出了各关键技术目前的研究动态。 
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第3章 PABT中的信道估计研究 

3.1 引言 

 在无线通信中，接收机一般必须知道信道信息才能对信号进行相干接收。接

收机获得信道信息的过程称为信道估计。在宽带无线通信中，时变频率选择性多

径信道一般建模为一个具有时变冲激响应的 FIR（有限冲激响应）滤波器[1][2][116]，

此时信道信息可完全由 FIR滤波器的时变冲激响应来刻画，信道估计也就是对信

道冲激响应的估计。本文中假设系统设计使得导频持续时间远小于信道相干时

间，因此信道估计时不考虑时变因素。 

 目前研究较多的信道估计算法可分为基于导频的信道估计[26]-[59]和盲信道估

计[60]-[62]两大类。盲估计算法无需发射机发送任何接收机预先已知的信息，依靠

大量接收数据求得有关统计量，根据这些统计量完成信道估计。由于盲估计算法

一般复杂度较高，而且需要大量接收数据完成统计量计算，不利于接收机完成实

时信道估计，因而目前并未在工程上获得实际应用。工程上广泛采用的为基于导

频的信道估计方法，发射机发送一段接收机已知的导频信号，接收机根据接收到

的导频信号来求得信道冲激响应。基于导频的信道估计算法计算复杂度一般低于

盲估计算法，而且可以方便的通过反复传送导频信号来实现对信道的实时测量、

连续跟踪。 

 本章对基于导频的信道估计方法做较为系统的研究，其中包括不同的发送导

频信号格式：单载波/OFDM；不同的保护间隔形式：CP/ZP；针对不同发送导频

信号的各种信道处理算法，包括基于时域相关[32]-[35]的算法和频域算法[69]-[73]。我

们提出了一种新的基于 PN 序列循环相关的信道估计算法[57]、[58]，和一种新的用

以提高信道估计精度的信道估计迭代后处理算法。 

 本章将在第二节介绍信道估计的系统模型。而后在第三节进行信道估计算法

的研究，包括对各种信号制式和保护间隔形式的时/频信道估计算法，以及信道

估计后处理算法。各种信道估计算法的性能仿真和对比分析在第四节给出。第五

节分析了各种信道估计算法的复杂度。第六节给出本章小结。 
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3.2 信道估计的系统模型 

3.2.1 信道估计概述 

ĥ

 

图 3.1信道估计框图 

 图 3.1画出了信道估计的总体框图：发送导频信号经过多径信道后得到接收

导频信号，信道估计模块根据已知的发送导频信号和接收信号得到信道冲激响应

的估值。这里研究不存在的数据对导频干扰时的信道估计，因为可在数据和导频

之间引入保护间隔来避免干扰或者通过迭代干扰消除算法消除相邻的数据干扰，

关于干扰的避免/消除详见第五章。 

3.2.2 收发信号模型 

  

图 3.2补零后缀导频信号收发模型 图 3.3带循环前缀导频信号收发模型 

 图 3.2、图 3.3画出了收发导频信号模型。图中用 p表示发送时域导频信号，

r为接收导频信号。发送导频信号可分为有补零后缀（图 3.2）和有循环前缀（图

3.3）两种。发送导频信号有补零后缀时，接收导频信号为发送导频信号与信道

冲激响应 h的卷积，这时由于接收导频信号包含了多径引起的信号“拖尾”（图

中斜线三角形），因此比发送导频信号长，如图 3.2 所示。发送导频信号带循环

前缀时，接收导频信号为发送导频信号与信道冲激响应 h的循环卷积，这时接收

导频信号与发送导频信号等长，如图 3.3所示。 

 上面两种信号模型可分别写为式(3.1)和式(3.2)。 
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= ∗ +r p h w  (3.1) 

= ⊗ +r p h w  (3.2) 

其中，*表示卷积；⊗表示循环卷积；w为信道中的 AWGN（加性白色高斯噪声）。

设发送导频信号长为 N，即 ( )
T

0 1 1, Np p p −=p L ，由于信道估计模块不知道信道冲

激响应的真实长度 L+1，因此只能假设冲激响应与导频等长（所能估计的最大长

度），则式(3.1)中 r和 w均为 ( )2 1 1N − × 维列向量，式(3.2)中 r和 w均为 1N × 维

列向量。 

 导频信号除了分为有循环前缀和补零后缀之外，导频信号本身也可以有两种

形式：单载波和 OFDM形式。单载波形式的导频信号通常为一段 PN序列[32]-[35]，

例如：( )
T

0 1 1, , , Np p p −L 为一个 m序列。OFDM形式的导频信号即为一个接收端

已知的 OFDM 符号，可以由一段定义在频域的 PN 序列做反向傅氏变换得到，

用 ( )
T

0 1 1, , , NP P P −=P L 表示频域 PN序列，则 OFDM形式的导频信号 p的生成方

法可用式(3.3)表示。 

( )IFFT=p P  (3.3) 

其中 IFFT(.)表示归一化反向傅氏变换。 

 下面我们将单载波形式的导频信号称作 PN 导频信号，循环前缀称为 CP

（cyclic prefix），补零后缀称为 ZP（Zero Padding）。对于数据和导频紧邻的无保

护间隔系统，可通过干扰消除技术消除数据干扰，得到 ZP形式的导频信号。 

 导频信号本身有单载波和 OFDM两种形式，加之带有循环前缀或补零后缀，

两两组合可构成四种形式的发送导频信号：“PN+CP”、“PN+ZP”、“OFDM+CP”

和“OFDM+ZP”。 

3.3 信道估计算法研究 

3.3.1 基于“PN+CP”的信道估计算法 

 这里假设信道冲激响应长度 L+1<N，由于接收端不知道冲激响应的真实长

度，只能假设冲激响应和导频等长，因此将真实信道冲激响应也写为补零到和导
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频等长的形式，如式(3.4)所示。 

( )
T

0 1, , , ,0 0Lh h h=h L L  (3.4) 

 接收导频信号为发送导频信号与信道冲激响应的循环卷积可写为式(3.5)的

矩阵形式。 

0 1 2 1 0

1 0 2 1

1

1

2 0 1

1 2 1 0

0

0

N

i

i i L

i N

N N

N N

p p p p h

p p p h

p p

p p h

p p

p p p

p p p p

−

−

− −

− −

  
  
  
  
  

= ⊗ + = + = +  
  
  
  
  
  

pr p h w C h w w

M M M

O M M M

M O O M M M

M O O O M

M M O O M

M M M O M

M M M

 (3.5) 

其中， pC 为 PN序列构成的 N N× 维循环卷积矩阵。下面可用两种方法来完成信

道估计：PN循环相关信道估计和频域信道估计。 

3.3.1.1  PN+CP循环相关信道估计 

 首先用一个简单的例子来说明该信道估计方法。假设信道为三径信道，则接

收导频信号为经历了不同时延和衰落的三条 PN序列的叠加，如图 3.4所示。PN

循环相关的含义为：用接收端本地 PN序列的不同循环移位版本分别与接收导频

信号作相关运算，得到不同时延处的信道响应估值，如图 3.5所示。将接收导频

信号记做 ( )
T

0 1 1, , , Nr r r −=r L ，则本地 PN 序列循环移位 l 个采样点后与 r相关得

到时延第 l个采样点处的信道响应估值可表示为式(3.6)。 

( )

1
*

mod
0ˆ ;  0,1, , 1

N

n N n l N
n

l

r p

h l N
N

−

+ −
== = −

∑
L  

(3.6) 

其中上标*表示复共轭；mod 表示整数求模运算。上式假设 PN 序列 p 由模为 1

的元素构成。由于 m序列具有接近理想的循环自相关特性，本文的 PN序列采用

1± 构成的 m序列。 
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l

( )

1
*

mod
0

N

n N n l N
n

r p

N

−

+ −
=

∑

 

图 3.4 PN+CP三径接收导频信号 图 3.5 PN+CP循环相关 

 上述循环相关过程可表示为式(3.7)的矩阵形式。 

$ ( )H H CIR H1 1 1

N N N
= ⋅ ⋅ + + + ⋅( )

p p p d ph C r = C C h w = h R h C w  (3.7) 

其中， pC 为 PN序列构成的 N N× 维循环卷积矩阵，如式(3.5)所示；上标 H表示

共轭转置。 CIR( )
dR 为 PN序列循环自相关矩阵 ( )CIRR 的对角元置零后的残余矩阵。

( )CIRR 定义以及与 CIR( )
dR 的关系如式(3.8)所示。 

( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )

CIR CIR CIR

CIR CIR CIR

CIR H

CIR CIR CIR

CIR

0 1 1

1 0 21

1 2 0

N

R R R N

R R R N

N

R N R N R

 −
 

− 
= =  

 
 

− − 

= +

p p

d

R C C

I R

L

L

M M O M

L

 (3.8) 

其中 NI 为 N N× 单位矩阵。 ( )CIRR 的元素 ( ) ( )CIRR l 定义如式(3.9)所示： 

( ) ( )
1

CIR

mod
0

1
;  0,1, , 1

N

n l n N
n

R l p p l N
N

−
∗
+

=

= ⋅ = −∑ L  (3.9) 

当 PN序列为 m序列时，有： 

( ) ( )CIR 1; 0

1 ; 1,2, , 1

l
R l

N l N

=
= 

− = − L
 (3.10) 

信道估值的MSE（均方误差）如式(3.11)所示： 

( )
( )( )( )

( ) ( ) ( )( )( )

H

PN+CP CIR

H
CIR CIRH

2

ˆ ˆtr E
MSE

tr E

N

N N

σ

 − − 
 =

= +
d d

w

h h h h

R hh R

 (3.11) 

其中，tr(.)表示矩阵的迹；E(.)表示数学期望； 2σw为信道 AWGN方差。信道估值
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MSE 的第一项取决于噪声大小，随着信噪比升高第一项会逐步变小。第二项取

决于 PN序列残余自相关以及信道特性，该项并不会随信噪比变化，将会引起高

信噪比下的性能平台效应。如果 PN序列的残余自相关为零，则第二项将会消失，

残余自相关越大，则第二项对性能的影响越明显。 

3.3.1.2 PN+CP频域信道估计 

 由式(3.2)，接收导频信号为发送导频信号与冲激响应循环卷积的形式：

= ⊗ +r p h w，则将接收信号变换到频域可得到发送频域导频信号和信道频响相

乘的的形式，如式(3.12)所示。 

( ) ( )( ) ( )FFT diag FFT FFT= +r p H w  (3.12) 

其中，FFT(.)表示归一化傅氏变换；diag(.)表示以括号中向量作为对角线的对角

阵； ( )FFTN= ⋅H h 为信道频响。由上式容易得到如下频域信道估计方法： 

( ) ( )( ) ( )( )11 1ˆ ˆIFFT IFFT diag FFT FFT
N N

−
= ⋅ = ⋅h H p r  (3.13) 

信道估值MSE如式(3.14)所示。 

( )
( )( )( )

( )( ) ( )( )

H

PN+CP FFT

2
22

ˆ ˆtr E

MSE

1 tr diag FFTtr diag FFT

N

NN

N N

σ −−

 − − 
 =

   ⋅⋅   
   = =

w

WW

h h h h

pp R

 (3.14) 

其中 ( ) ( )( )H 2E FFT FFT σ= = ⋅WW wR w w I，是频域噪声自相关矩阵。如果 PN 序

列的频域各点模平方为 1，即 ( ) ( )
2

FFT ,1,=p L L ，则信道估值MSE：  

( )
2

PN+CP FFTMSE
N

σ
= w  (3.15) 

实际上当 PN 序列采用 m 序列时， ( )
2

FFT p 中存在一个十分接近于零的值，该

值的大小为 1/N，N为 m序列长度，如图 3.6所示。图中横坐标为频点下标，纵

坐标为该频点的模平方值。图中采用的 PN 序列为长 511 的 m 序列，只画出了
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511 个频点中的前 10 个频点的模平方值，接近于零的值出现在第一个频点处。

此接近于零的值会使 ( )( )
2

diag FFT
−

p 对角线出现极小元素（式(3.14)），从而强烈

放大噪声，使 MSE 无法达到式(3.15)的结果。但是，从式(3.14)来看该信道估计

方法不会有循环相关信道估计的性能平台效应，且具有信道无关特性。 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Frequency Samples

|FFT(pn)|2

 

图 3.6 PN序列的频谱模平方 

3.3.2 基于“PN+ZP”的信道估计算法 

 发送导频信号带有补零后缀时，接收导频信号为发送导频信号与信道冲激响

应的卷积，此时信号模型可写为式(3.16)的矩阵形式。 
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0

1 0

1 0

0 1

1

1 0

1 1

1

1

0 0 0

0

0

0 0

0

0

0

0 0

n

n

N L

N n

N n

N

p

p p

p h

p p h

p p

p p h

p p p

p p

p

−

−

−

−

 
 
 
  
  
  
  
  

= ∗ + = + = +  
  
  
  
  

  
 
 
 

pr p h w L h w w

M M

M M M M

M O M M

M O M M

M M O M

M O M O

M M

M O M O M M

M M M M

M M M O M

M M M

 (3.16) 

其中， pL 为 PN 序列构成的 ( )2 1N N− × 维卷积矩阵（接收端未知冲激响应 h 的

真实长度，只能假设它长为 N，因此接收信号长变为 2N-1）。下面可用三种方法

来完成信道估计：PN 滑动相关信道估计[32]-[35]、补零频域信道估计[69]-[73]和 PN

循环相关信道估计[57]、[58]。 

3.3.2.1 PN+ZP滑动相关信道估计 

 仍以三径信道为例，PN+ZP 形式下的接收信号如图 3.7 所示。PN 滑动相关

的含义为：从接收导频信号起始时刻开始，用本地 PN序列沿接收信号向后移位

并不断计算相关值，得到不同时延处的信道响应估值，如图 3.8所示。将接收导

频信号记做 ( )
T

0 1 2 2, , , Nr r r −=r L ，则本地 PN序列距离接收信号起始向后移位 l个

采样点后与 r相关得到时延 l个采样点处的信道响应估值可表示为式(3.17)。 

1
*

0ˆ ;  0,1, , 1

N

l n n
n

l

r p

h l N
N

−

+
== = −

∑
L  

(3.17) 

 

r

p
l

1
*

0

N

l n n
n

r p

N

−

+
=

∑

相关
 

图 3.7 PN+ZP三径接收导频信号 图 3.8 PN+ZP滑动相关 

 上述滑动相关过程可表示为式(3.18)的矩阵形式。 
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$ ( )H H MV H1 1 1

N N N
= ⋅ ⋅ + + + ⋅( )

p p p d ph L r = L L h w = h R h L w  (3.18) 

其中 pL 为 PN序列构成的 ( )2 1N N− × 维卷积矩阵，如式(3.19)所示。 

0

1 0

1

0

1

1 0

1 1

1

1

0 0 0

0

0

0

0

0

0 0

i

i

N

N i

N i

N

p

p p

p

p p

p p

p p

p p p

p p

p

−

−

−

−

 
 
 
 
 
 
 
 

=  
 
 
 
 
 
 
 
 

pL

M M

M M M M

M O M M

M O M M

M M O

M O M O

M M

M O M O M

M M M M

M M M O M

M M M

 (3.19) 

MV( )
dR 为 PN 序列滑动自相关矩阵 ( )MVR 的对角元置零后的残余矩阵。 ( )MVR 定义

以及与 MV( )
dR 的关系如式(3.20)所示。 

( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )

MV MV MV

MV MV MV

MV H

MV MV MV

MV

0 1 1

1 0 21

1 2 0

N

R R R N

R R R N

N

R N R N R

 −
 

− 
= =  

 
 

− − 

= +

p p

d

R L L

I R

L

L

M M O M

L

 
 

(3.20) 

( )MVR 的元素 ( ) ( )MVR l 定义如式(3.21)所示： 

( ) ( )
1

MV

0

1
 ;  =0,1, , 1

N l

n l n
n

R l p p l N
N

− −
∗
+

=

= ⋅ −∑ L  (3.21) 

信道估值的MSE如式(3.22)所示（将式(3.18)代入MSE计算公式）： 

( )
( )( )( )

( ) ( ) ( )( )( )

H

PN+ZP MV

H
MV MVH

2

ˆ ˆtr E
MSE

tr E

N

N N

σ

 − − 
 =

= +
d d

w

h h h h

R hh R

 (3.22) 

MSE 的表示形式和“PN+CP”循环相关信道估计时相似，唯一的不同为滑动自

相关残余矩阵 ( )MV

dR 替代了式(3.11)中的循环自相关残余矩阵 ( )CIR

dR 。图 3.9、图
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3.10画出了两个残余矩阵中的元素 ( )R l 绝对值的对比（ 1, 2, 1l N= −L ），横坐标

为 l，纵坐标为 ( )R l ，图 3.9对应于循环自相关，图 3.10对应于滑动自相关。从

这两张图可见滑动自相关残余大于循环自相关残余，因而可以预见滑动自相关信

道估计的性能会劣于循环自相关。 
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-0.1

-0.08
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0.08

0.1

l

R(l)

图 3.9 PN循环自相关残余元素 ( )R l  图 3.10 PN滑动自相关残余元素 ( )R l  

3.3.2.2 PN+ZP补零频域信道估计 

 补零频域信道估计方法的原理为[69]：长为 N的发送 PN序列与长为 N的信道

冲激响应的线性卷积，相当于将他们都补零为 1N 长后的循环卷积（只要前 2N-1

个点）， 1 2 1N N≥ − ；循环卷积结果变换到频域可得到卷积的两信号频谱相乘的

形式，因而可在频域将补零 PN序列的频谱除掉，从而得到信道估值。利用上述

原理，由接收信号 = ∗ +r p h w进行补零频域信道估计的具体方法如下： 

 将接收信号 r补零到 1N 长， 1 2 1N N≥ − ，得到信号 ′r ， ′r 的表达式如式(3.23)

所示。 

′ ′ ′ ′= ⊗ +r p h w  (3.23) 

其中 ′p 、 ′h 和 ′w 为 p、h和 w补零到 1N 长的形式。对 ′r 进行 FFT变换得式(3.24)。 

( ) ( )( ) ( )FFT diag FFT FFT′ ′ ′ ′= +r p H w  (3.24) 

其中 ( )1 FFTN′ ′= ⋅H h 。由上式容易得到如下频域形式的信道估计方法： 
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( ) ( )( ) ( )( )1

1 1

1 1ˆ ˆIFFT IFFT diag FFT FFT
N N

−
′ ′ ′ ′= ⋅ = ⋅h H p r  (3.25) 

ˆ ′h 的前 N个元素即信道估值 ĥ。信道估值MSE如式(3.26)所示。 

( )
( )( )( ) ( )( )

( )( )

2H

PN+ZP FFT 1

22

1 1

1
ˆ ˆ tr diag FFTtr E

MSE

1 2 1
tr diag FFT

N

N N

N

N N

N

σ

−

−

   ′ ′⋅− −   
   = =

 −
′⋅ ⋅ 

 =

WW

w

p Rh h h h

p

 (3.26) 

其中 ( ) ( )( )H 2

1

2 1
E FFT FFT

N

N
σ

−
′ ′ ′= ≈ ⋅WW wR w w I，是补零噪声频域自相关矩阵。

注意，只有 ˆ ′h 的前 N 个元素才是有效的信道估值 ĥ，上面的 tr 表示只对矩阵对

角线的前 N 个元素求和。如果补零 PN 序列的频域各点模平方相同，即

( )
2

1

FFT , ,
N

N

 
′ =  

 
p L L ，则信道估值MSE为：  

( )
2

PN+ZP FFT

1

2 1
MSE

N

N N

σ−
= ⋅ w  (3.27) 

实际上当 PN 序列采用 m序列时， ( )
2

FFT ′p 中存在许多十分接近于零的值，如

图 3.11所示，图中画出了 511长 m序列补零到 4096点后的频谱模平方。图中横

坐标为频点下标，纵坐标为该频点的模平方值。补零 PN的频谱中那些十分接近

于零的值会使矩阵 ( )( )
2

diag FFT
−

′p 对角线出现极小元素（式(3.26)），从而强烈放

大噪声，使 MSE 无法达到式(3.27)的结果。但是，从式(3.26)来看该信道估计方

法不会有循环/滑动相关信道估计的性能平台效应，且具有信道无关特性。 
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图 3.11补零 PN序列的频谱模平方（511长 m序列补零到 4096） 

 由式(3.27)： ( )
2

PN+ZP FFT

1

2 1
MSE

N

N N

σ−
= ⋅ w ，可知MSE将随 FFT点数 1N 的增大

而减小，为了确定合适的 1N ，图 3.12 画出了不同 1N 时的信道估计 MSE 性能曲

线，PN序列为 511长 m序列，横坐标为信噪比（SNR），纵坐标为MSE。曲线

“PN +ZP FFT1021”、“PN+ZP FFT2048”、“PN+ZP FFT4096”和“PN+ZP FFT8192”

分别对应 1N 取 1021、2048、4096和 8192时的性能曲线。由图可看出当 1N 增大

到 4096后信道估计性能便不再提高，因而本文取 1 4096N = 。 
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图 3.12 PN+ZP频域信道估计性能随 FFT点数 1N 的变化 

3.3.2.3 PN+ZP循环相关信道估计 

 对于补零后缀的发送导频信号，可在接收端通过“剪切相加”预处理的办法

构成发送导频与信道冲激响应循环卷积的形式。“剪切相加”的含义为：将多径

引起的接收信号拖尾加到接收信号起始位置处，如图 3.13 所示，图中仍以三径

信道为例加以说明，剪切相加得到的信号记作 x。 

 

图 3.13 PN+ZP“剪切相加”得到发送信号与信道冲激响应的循环卷积 

 根据 PN+ZP 接收信号的矩阵形式（式(3.16)）和 PN+CP 接收信号的矩阵形
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式（式(3.5)），剪切相加过程可表示成式(3.28)。 

( )1N

N

− 
= = = + = + = ⊗ +  

 
p p

I
x I r Φr Φ L h w C h Φw p h Φw

0
 (3.28) 

其中，矩阵
1N

N

− 
=   

 

I
Φ I

0
表示剪切相加操作；矩阵中的虚线表示矩阵的分块；

pL 为 PN 序列构成的 ( )2 1N N− × 维卷积矩阵； pC 为 PN 序列构成的N N× 维循

环卷积矩阵。根据式(3.28)，所有可用于 PN+CP的信道估计方法均可用于剪切相

加预处理之后的信号，唯一的不同为剪切相加后的信号 x 上的噪声能量变为

PN+CP时的 ( )2 1N N− 倍。这里只将循环相关信道估计及其估值MSE的结论列

出： 

$ ( )H H CIR H1 1 1

N N N
= + + +( )

p p p d ph C x = C C h Φw = h R h C Φw  (3.29) 

( )
( )( )( )

( ) ( ) ( )( )( )

H

PN+ZP CIR

H
CIR CIRH

2

ˆ ˆtrace E
MSE

trace E
2 1

N

N

N N N

σ

 − − 
 =

−
= ⋅ +

d d
w

h h h h

R hh R

 (3.30) 

相比滑动相关的 MSE表达式，循环相关由于需要剪切相加操作，导致第一项大

于滑动相关时的第一项。可以预见，在第一项起主导作用的低信噪比情况下，滑

动相关算法的性能会较好，而在相关残余（第二项）起主导作用的高信噪比情况

下，循环相关的性能会较好。 

3.3.2.4 PN+ZP剪切相加频域信道估计 

 通过“剪切相加”预处理可将带有 ZP 的接收导频信号变为与带有 CP 的接

收导频信号等效的形式，因此对 PN+ZP接收信号进行剪切相加预处理后，3.3.1.2

节中的 PN+CP频域信道估计算法可直接使用。唯一的不同为剪切相加后的信号

x 上的噪声能量变为 PN+CP 时的 ( )2 1N N− 倍（剪切相加得到循环卷积形式的

接收信号 x如式(3.28)）。对 x进行 FFT变换而后得到信道估值分别如式(3.31)和

式(3.32)。 



北京大学博士学位论文  第 3章 PABT中的信道估计研究 

 39 

( ) ( )( ) ( )FFT diag FFT FFT= +x p H Φw  (3.31) 

( ) ( )( ) ( )( )11 1ˆ ˆIFFT IFFT diag FFT FFT
N N

−
= ⋅ = ⋅h H p x  (3.32) 

3.3.3 基于“OFDM+CP”的信道估计算法 

 和 PN+CP时类似，这里的接收信号也为循环卷积形式，如式(3.33)。 

= ⊗ +r p h w  (3.33) 

与 PN+CP的不同是，在 PN+CP方式中 p 为 PN序列，在 OFDM+CP方式中 p

由频域 PN序列 P 做 IFFT得到： ( )IFFT=p P 。因此对 r做 FFT会得到 P与信

道频响相乘的形式： 

( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )FFT diag FFT FFT diag FFT= + = +r p H w P H w  (3.34) 

其中 ( )FFTN= ⋅H h 。信道估值可用频域方法得到： 

( ) ( ) ( )( )11 1ˆ ˆIFFT IFFT diag FFT
N N

−
= ⋅ = ⋅h H P r  (3.35) 

若频域 PN序列用 1± 构成，则上式中 ( ) ( )
1

diag FFT
−

P r 无需除法，仅需要调整r中

元素的正负号。信道估值的MSE为： 

( )
( )( )( )

( ) ( )

H

OFDM+CP FFT

2
22

2

ˆ ˆtr E

MSE

1 tr diagtr diag

N

NN

N N N

σ

σ

−−

 − − 
 =

   ⋅⋅   
   = = =

w

WW
w

h h h h

PP R

 (3.36) 

其中 ( ) ( )( )H 2E FFT FFT σ= = ⋅WW wR w w I，是频域噪声自相关矩阵。 

3.3.4 基于“OFDM+ZP”的信道估计算法 

 和 PN+ZP 循环相关时类似，这里也采用剪切相加预处理得到和 OFDM+CP

形式相似的循环卷积形式的接收信号，唯一的不同是剪切相加后信号上的噪声能
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量变为 OFDM+CP 时的 ( )2 1N N− 倍。这里只将剪切相加、信道估计及其估值

MSE的结论列出： 

( )1N

N

− 
= = = + = + = ⊗ +  

 
p p

I
x I r Φr Φ L h w C h Φw p h Φw

0
 (3.37) 

( ) ( ) ( )( )11 1ˆ ˆIFFT IFFT diag FFT
N N

−
= ⋅ = ⋅h H P x  (3.38) 

( )
( )( )( ) ( ) ( )

( )

H 2

OFDM+ZP FFT

22
2

1ˆ ˆ tr diagtr E

MSE

1 2 1
sum diag

2 1

N

N N

N

NN N

N N N

σ
σ

−

−

   ⋅− −   
   = =

− 
⋅ ⋅  − = = ⋅

Φ

WW

w
w

P Rh h h h

P

 (3.39) 

其中 ( ) ( ) ( )( )H 22 1
E FFT FFT

N

N
σ

−
= ≈ ⋅

Φ

WW wR Φw Φw I为剪切相加频域噪声自相关

矩阵。 

3.3.5 信道估计迭代后处理算法 

 上述信道估计算法中均假设信道冲激响应与导频等长，除此之外不再对信道

做任何假设。实际多径信道往往具有如下统计特点：1. 长度可能远小于导频长

度；2. 即使长度较长，冲激响应绝大部分能量也集中于较少的采样点上。这两

个特点可概括为信道冲激响应的“稀疏”特性。以数字电视地面广播常用的几种

典型信道模型：DVB-T便携接收信道[8]、COST207 TU（Typical Urban）信道[93]、

SUI信道[94]、单频网信道[70]为例，表 3.1列出了他们的等效基带冲激响应能量分

布统计。表 3.2~表 3.5为它们的信道特性。真实信道模型转换为等效基带响应时

取基带采样率取 7.56MHz（这里以电视广播常用带宽为 8MHz，留出 5%的滚降

余量为例）。 
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表 3.1多径信道能量分布统计 

 

冲激响应 

基带样点 

总长度 

集中了 99.9%、99%、95%、90% 

能量的强径数目 

99.9% 99% 95% 90% 

DVB-T 便携 49 38 25 15 10 

COST207TU 46 36 24 11 8 

SUI-1 15 4 2 1 1 

SUI-2 17 7 3 2 1 

SUI-3 15 7 3 3 2 

SUI-4 39 31 16 5 4 

SUI-5 80 52 14 5 3 

SUI-6 156 18 4 2 2 

单频网（SFN） 398 69 13 4 3 

表 3.2 DVB-T 便携接收信道特性 

路径 时延（us） 幅度 相位（rad） 

1 1.003019 0.057662 4.855121 

2 5.422091 0.176809 3.419109 

3 0.518650 0.407163 5.86447 

4 2.751772 0.303585 2.215894 

5 0.602895 0.258782 3.758058 

6 1.016585 0.061831 5.430202 

7 0.143556 0.15034 3.952093 

8 0.153832 0.051534 1.093586 

9 3.324866 0.185074 5.775198 

10 1.935570 0.400967 0.154459 

11 0.429948 0.295723 5.928383 

12 3.228872 0.350825 3.053023 

13 0.848831 0.262909 0.628578 

14 0.073883 0.225894 2.128544 

15 0.203952 0.170996 1.099453 

16 0.194207 0.149723 3.462951 

17 0.924450 0.24014 3.664773 

18 1.381320 0.116587 2.833799 
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19 0.640512 0.221155 3.33429 

20 1.368671 0.25973 0.393889 

表 3.3 COST207典型城市信道 

路径 1 2 3 4 5 6 

时延（us） 0 0.2 0.5 1.6 2.3 5 

功率增益（dB） -3 0 -5 -6 -8 -10 

表 3.4 SUI信道模型 

 路径 1 2 3 

SUI-1 
时延（us） 0 0.4 0.9 

功率增益（dB） 0 -15 -20 

SUI-2 
时延（us） 0 0.4 1.1 

功率增益（dB） 0 -12 -15 

SUI-3 
时延（us） 0 0.4 0.9 

功率增益（dB） 0 -5 -10 

SUI-4 
时延（us） 0 1.5 4 

功率增益（dB） 0 -4 -8 

SUI-5 
时延（us） 0 4 10 

功率增益（dB） 0 -5 -10 

SUI-6 
时延（us） 0 14 20 

功率增益（dB） 0 -10 -14 

表 3.5单频网（SFN）信道特性 

路径 1 2 3 

时延（us） 0 19 52 

功率增益（dB） 0 -5 -1 

 取导频长度为 512个采样点，由表 3.1可知冲激响应的大部分能量集中于导

频长度的 10%左右采样点上，而且大部分信道的长度也比 512采样点短很多，稀

疏特性较为明显。充分利用信道的这种稀疏特性可以进一步提高信道估值精度，

这里将这种进一步提高信道估值精度的处理称为信道估计后处理。文献[72]中的

一种后处理方法为：将冲激响应估值中幅度小于最强径 5%的那些响应点认为是

噪声，直接置为零。根据上面对信道能量统计分布的分析，本文提出的后处理方

法为：只保留冲激响应估值中前 10%个较大的响应点（注意并非位置上的前 10%，

而是幅度从大到小排序的前 10%，这些响应点可出现于任意位置），其余响应点

置零。这两种后处理方法的示意图如图 3.14和图 3.15。 
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ˆ 1L +

 

图 3.14 信道估计后处理：按最大幅度的 5%为门限进行置零 

ˆ 1L +

 

图 3.15 信道估计后处理：只保留响应幅度从大到小排序的前 10% 

经信道估计后处理后，信道长度 ˆ 1L + 的估计可由不为零的响应的最远位置得到，

如上两图所示。有了信道长度估值后，ZP 导频信道估计中的剪切相加操作就可

以不必剪切长为 N-1的拖尾，而是剪切长为 L̂的拖尾，从而可减少信道白噪声对

信道估值精度的影响。由此我们可得到一种迭代信道估计后处理算法，具体步骤

如下（[ ]
q

p
⋅ 表示向量中下标从 p到 q的元素，本文中向量下标从 0开始）： 

1．令信道长度估值 ˆ 1L N+ = 。 

2．对接收 ZP 导频信号 [ ]
ˆ 1

0

N L+ −
r 进行剪切相加后（剪切的拖尾长度为 L̂）信道估

计，得到信道估值 ĥ，并将 ĥ中下标 L̂之后的元素置零。 

3． 对 ĥ进行信道估计后处理，得到更新的 L̂以及长度为 ˆ 1L + 的信道估值 ĥ。重

新回到第 2步，直到满足一定迭代次数。 

3.3.6 小结 

 这里将各种导频形式和相应的信道估计算法列于 
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表 3.6，作为小结。 

表 3.6各种信道估计算法 

 循环相关 滑动相关 
剪切相加 

频域算法 

补零 

频域算法 

PN+CP 3.3.1.1 N 3.3.1.2 N 

PN+ZP 3.3.2.3 3.3.2.1 3.3.2.4 3.3.2.2 

OFDM+CP N N 3.3.3 N 

OFDM+ZP N N 3.3.4 N 

上表中的不同行代表不同的发送导频形式，不同列代表不同的信道估计算法，原

则上讲总共可以有 16种信道估计算法。其中填有章节号的单元格表示前面研究

过的信道估计算法，填有“N”的单元格表示本文未研究的信道估计方法，那些

信道估计方法或者不适合于特定导频形式、或存在明显的复杂度/性能劣势。

“PN+ZP”循环相关信道估计算法为本文所提出的算法。 

 带有 CP 前缀的导频，不适合采用补零频域信道估计算法，这是由于：补零

频域算法适合于线性卷积形式的接收导频信号，而导频带有 CP前缀时，接收信

号为循环卷积形式。 

 OFDM导频原则上也可采用时域滑动/循环相关算法，但由于 OFDM符号一

般为复序列，相关运算需复乘运算，复杂度为 ( )( )2
O 1N − ，远高于 FFT 运算的

复杂度，所以相关算法并不适用。而对于 1± 构成的 PN序列，时域相关运算无需

乘法，十分适用。 

 通过剪切相加预处理术，带 ZP 后缀的导频可转化为与带 CP 前缀的导频等

效的形式，因此用于带 CP前缀的导频的算法均可直接用于带 ZP 后缀的导频。

而且两种导频形式对能量的利用效率是相同的：对于带 ZP后缀的导频的剪切相

加操作会使导频信号上的噪声变为原来的 ( )2 1N N− 倍；带 CP前缀的导频中的

循环前缀在接收端被丢弃，造成有用能量仅为总能量的 ( )2 1N N − （这里假设信

道冲激响应最长为 N，因此仅需要长为 N-1的循环前缀）。基于上述考虑我们仅

考虑带 ZP后缀的导频的情况即可，即以下五种信道估计算法：PN+ZP循环相关、

PN+ZP滑动相关、PN+ZP剪切相加频域算法、PN+ZP补零频域算法和 OFDM+ZP
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剪切相加频域算法。 

 对于以上各种信道估计算法，均可加以迭代后处理算法进一步提高估计精

度。 

3.4 信道估计性能仿真结果和分析 

3.4.1 无后处理时的原始信道估计性能 

 图 3.16画出了五种信道估计算法的性能对比（无信道估计后处理），横坐标

为信噪比（SNR），纵坐标为 MSE。“PN+ZP CIR”、“PN+ZP MV”、“PN+ZP 

FFT511”、“PN+ZP FFT4096”和“OFDM+ZP FFT511”曲线分别对应 PN+ZP循

环相关、PN+ZP滑动相关、PN+ZP剪切相加频域算法、PN+ZP补零频域算法和

OFDM+ZP剪切相加频域信道估计算法。PN采用 1± 构成的 511长的 m序列，系

统基带采样率为 7.56MHz。信道为 DVB-T[8]标准中的便携接收信道（表 3.2），

最大延时扩散约为导频长度的 10%，共 20径。 

0 5 10 15 20 25 30
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10
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10
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MSE

 

 

PN+ZP CIR

PN+ZP MV

PN+ZP FFT511

PN+ZP FFT4096

OFDM+ZP FFT511

 

图 3.16 DVB-T便携接收信道下的信道估计性能对比 

 从图中可看出，两种 PN相关算法（循环/滑动）在高信噪比区均出现性能平
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台效应，这是由残余相关引起的。由于循环相关算法中的残余相关小于滑动相关

算法中的残余相关，因此循环相关算法的平台效应随信噪比的升高出现的较晚。

滑动相关算法的平台效应在 10dB后已经很明显，而循环相关算法的平台效应在

28dB时开始略微出现。对于两种 PN相关算法，在低信噪比区域（图中的 0~7.5dB）

噪声对信道估计的影响大于残余相关的影响，此时信道估计性能主要取决于

MSE表达式中的第一项：滑动相关算法中该项为：
2

N

σw （式(3.22)）；循环相关算

法中该项为：
22 1N

N N

σ−
⋅ w （式(3.30)）；由于循环相关算法的该项较大（剪切相加

所引起），因此低信噪比区域滑动相关算法的性能较好。 

 剩下的三种频域信道估计算法均无性能平台效应。PN 补零频域算法的性能

和 OFDM剪切相加频域算法性能几乎完全相同，但显然前者的复杂度会高很多。

PN剪切相加频域由于 PN频谱中近零点的存在而性能较差。 

3.4.2 使用信道估计后处理时的信道估计性能 

 以 OFDM+ZP 方式为例，图 3.17、图 3.18 画出了采用迭代信道估计后处理

算法后的性能，两图分别对应 DVB-T便携信道和单频网信道（表 3.5）。虚线对

应文献[72]中的后处理算法（图中为 method-1），标以“no post proc”的实线对应

无信道估计后处理时的性能，其余实线对应本文提出的后处理算法（导频长度为

512，保留 50个较大响应点，图中为 method-2），曲线标签中“itrt”后的数字表

示迭代次数，其余条件同前。 



北京大学博士学位论文  第 3章 PABT中的信道估计研究 

 47 

0 5 10 15 20 25 30
10

-7

10
-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

SNR (dB)

average
MSE

 

 

no post proc

method-2 itrt1

method-2 itrt2

method-2 itrt3

method-1 itrt1

method-1 itrt2

method-1 itrt3

 

图 3.17 迭代信道估计后处理性能，DVB-T便携信道，OFDM+ZP导频 
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图 3.18 迭代信道估计后处理性能，单频网信道，OFDM+ZP导频 

由上图我们看到，对于长度较短的密集多径信道，信道估计后处理可带来较大的
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性能增益，尤其是本文提出的方法。无论是短信道还是长信道，文献[72]中的方

法均出现明显的性能平台，这是由于该方法中将某些原本较小多径响应当作噪声

去除了。本文的算法可以尽可能的保留响应的细节，同时有效的去除噪声。由于

本文中的 SFN 信道强径时延并不在整数倍采样点上，因此等效的基带冲激响应

中会有较大的能量泄漏到邻近采样点上。这一点也可以从表 3.1 的统计看出：

99.9%的能量集中于 69个样点上，因此这里取保留 50个采样点仍有可能丢掉响

应中较小的细节，从而在高信噪比下出现轻微平台现象，如图 3.18 所示。图中

迭代次数到 2次以后性能便不再变化，因此后面将取迭代次数为 2。 

 将图 3.16中的五种信道估计算法作信道估计后处理之后的性能画于图 3.19。 
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图 3.19 DVB-T便携接收信道下采用信道估计后处理之后的信道估计性能对比 

将图 3.16和图 3.19对比可知，各种信道估计算法加入迭代后处理后性能得到明

显提高，各算法之间的性能对比及趋势仍保持基本相同。 

3.5 信道估计算法复杂度对比 

 这里以 PN为±1构成的 m序列为例，分析各算法的计算复杂度（由于信道

估计后处理算法可用于任何信道估计算法之后，这里不加考虑）。对于 PN 相关
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算法，由于 PN由±1构成相关时无需乘法。由时域相关的具体过程可知，PN两

种相关算法都需要 ( )1N N⋅ − 次复数加法（相关算法中的除法，一般设计 N 为 2

的方幂，可用移位完成）。PN 循环相关还需额外的 N-1 次复数加法用于剪切相

加操作。对于频域算法，以长为 1N 的算法为例需 1N 点 FFT、IFFT各一次以及 1N

点的频域复数除法（PN 频谱预先存储于接收端）。对于 OFDM 导频，频谱数据

为±1构成的 PN序列，频域算法无需除法。当 1N 为 2的方幂时， 1N 点 FFT/IFFT

需 ( )1 2 1logN N 次复乘（需用 FFT的算法中，将 m序列补零变为M序列，从而长

度变为 2的方幂）。表 3.7列出了各算法的复杂度对比。 

表 3.7各信道估计算法复杂度对比 

 复乘 复除 复加 N=511/512； 1 4096N =  

PN+ZP 

循环相关 
0 0 ( ) ( )1 1N N+ ⋅ −  复加：261120次 

PN+ZP 

滑动相关 
0 0 ( )1N N⋅ −  复加：260610次 

PN+ZP剪切相

加频域算法 
( )22 logN N  N N-1 

复乘：9216次 

复除：512次 

复加：511次 

PN+ZP补零频

域算法 
( )1 2 12 logN N  1N  0 

复乘：98304次 

复除：4096次 

OFDM+ZP剪切

相加频域算法 
( )22 logN N  0 N-1 

复乘：9216次 

复加：511次 

 从上表可看出时域相关算法的复杂度低于频域算法的复杂度，而频域算法中

以 OFDM 导频时复杂度为最低。结合这些信道估计算法的性能表现可以得到以

下结论：若系统主要运行在低于 6dB的信噪比范围内，则应采用 PN滑动相关算

法；若系统主要运行在高于 6dB的信噪比范围内，PN循环相关算法可以很好的

兼顾性能与复杂度，OFDM剪切相加频域算法性能更好，但需要 FFT/IFFT运算，

PN补零频域算法性能比 OFDM算法稍好，复杂度却高出很多。 
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3.6 信道估计小结 

 本章研究了各种基于导频的信道估计技术。导频信号有 PN序列和 OFDM符

号两种，它们各自又都可以带有 CP或 ZP保护，其中 ZP保护也看作是无保护间

隔系统消除了数据干扰后的等效形式。ZP 保护的导频信号的接收信号形式为线

性卷积形式，CP保护的导频信号的接收信号形式为循环卷积形式， ZP 保护的

接收信号可通过“剪切相加”预处理转换为循环卷积形式。对于线性卷积形式的

接收信号可用时域滑动相关或补零频域算法来完成信道估计，对于循环卷积形式

的接收信号可用时域循环相关或剪切相加频域算法来完成信道估计。 

 上述各种信道估计方法中，基于 PN导频的循环相关算法为本文提出的新型

算法，它的性能与频域算法十分接近，但仅需要加法运算，因而复杂度很低。通

过详细对比各种算法的 MSE性能和计算复杂度，我们得到以下结论：若系统主

要运行在低于 6dB的信噪比范围内，则应采用 PN滑动相关算法；若系统主要运

行在高于 6dB的信噪比范围内，则应采用 PN循环相关算法或基于 OFDM导频

的剪切相加频域算法。 

 通过对数字电视广播中常用多径信道模型的统计分析，本文得到了多径能量

主要集中于约 50个较大采样点的结果，相对于冲激响应长度或导频长度，多径

能量呈现“稀疏”特性。基于这种统计分析，本文提出了一种新的信道估计后处

理算法，它的思想为只保留信道估值中集中了绝大多数能量的若干强径响应，其

余径视为噪声并置零。该算法与信道估计算法结合，可进一步将信道估计算法的

MSE性能提高约 5dB，此性能优于文献[72]中按照最大径 5%的门限“一刀切”去

除噪声的算法。而且新算法的性能平台效应并不明显，而文献[72]算法则存在明显

的性能平台。 
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第4章 PABT中的线性块均衡技术研究 

4.1 引言 

 经过频率选择性多径信道到达接收机的信号，由发送信号不同延时和相移的

版本叠加在一起构成，因而存在严重的 ISI（Inter Symbol Interference -- 符号间

串扰），表现在频域为频率选择性，为了对数据符号进行解调和判决，首先必须

消除信道多径对信号的影响得到原始调制符号的估值，这种操作称为均衡。 

 本章针对 PABT系统的信号结构，研究基于块处理的线性均衡技术。即发送

的若干数据符号构成一个块，经过信道传输，称为接收块。线性块均衡操作定义

为：对接收块进行线性变换，得到发送块的估值。有了发送块的估值，也就有了

其中每一个发送数据符号的估值，解调操作可对每个数据符号估值进行。 

 本章在第二节介绍线性块均衡的系统模型。第三节研究具体均衡算法，涵盖

经典的 OFDM信号频域均衡[9]、单载波频域均衡[64]-[68]，也包括对 OFDM信号和

单载波的时域块均衡[89]、[92]，以及时域均衡和频域均衡的等效性问题。第四节给

出各种均衡算法的在未编码/编码情况下的性能仿真结果与分析。各种均衡算法

的复杂度分析在第五节给出。第六节给出本章小结。 

4.2 线性块均衡的系统模型 

4.2.1 线性块均衡概述 

发送

数据信号: s
多径信道

h

接收

数据信号: y
均衡

发送

信息bit

编码,交织,

调制

ŝ

h

解调,解交织,

解码

接收

信息bit

信道估计
 

图 4.1数据块传输与均衡框图 

 为了说明均衡在 PABT系统中的作用，图 4.1画出了数据块传输的总体框图：

发送信息比特经过编码、交织和调制成为发送的数据块信号 s，经过冲激响应为
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h的多径信道后得到接收数据块信号 y，均衡模块根据信道估计模块输出的信道

冲激响应估值对 y做均衡得到发送数据块的估值 ŝ（认为信道估值足够准确，对

h 和 ĥ不加区分），最后进行解调解交织和解码还原信息比特。这里不考虑可能

存在的导频对数据的干扰，因为可在数据和导频之间引入保护间隔来避免干扰或

者通过迭代干扰消除算法消除相邻的导频干扰，关于干扰的避免/消除详见第五

章。 

 由数据块传输的过程可知，均衡的作用是对接收数据块信号 y做处理得到发

送数据块信号 s的估值 ŝ。本文考虑线性处理的情况，即 ŝ为 y的线性变换。 

4.2.2 收发信号模型 

 

0 t

y

z
 

图 4.2收发数据块信号模型 图 4.3剪切相加操作 

 图 4.2 画出了收发数据块信号模型。图中用 s 表示发送时域数据块信号，y

为接收数据块信号。和发送导频信号类似，发送数据块信号也可分为带补零后缀

（图 4.2）和有循环前缀两种。如第三章的分析所示，通过剪切相加预处理（图

4.3）可将带补零后缀时的接收信号转化为与有循环前缀时等效的形式—发送信

号与信道冲激响应的循环卷积，这里对这两种通过剪切相加而等效的形式不再加

以区分。带补零后缀的收发信号模型如式(4.1)。通过剪切相加将带补零后缀接收

信号变为有循环前缀时的等效形式，如式(4.2)。 
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hy s h w L s w w

M M

M M M M

M O M M

M O M M

M M O
M

M O M O

M M
M

M O M O M

M M M M

M M M O M

M M M

 (4.1) 

其中，数据块信号 s 长 M，即 ( )
T

0 1 1, , Ms s s −=s L ；信道冲激响应长 L+1，即

( )
T

0 1, , Lh h h=h L ；*表示卷积；接收信号 y和信道中的加性白色高斯噪声 w长为

M+L； hL 为信道冲激响应构成的 ( )M L M+ × 卷积矩阵。  

0 1 0

1 0 1

1

0

1 0 1

0

0

0

0 0

0 0

0

L

L
L

M L m

L

M

h h s

h h h s

h h

h s

h

h

h h s −

   
   
   
   

     
= = = +     

     
   
   
   
   

= + = ⊗ +h

I
z I y Φy Φw

0

C s Φw s h Φw

M M O M

M M M M

M O M M M

M O O M M

M O O M M

M O M O M

M M O M

 (4.2) 

其中， MI 表示M M× 单位矩阵；
L

M

 
=   

 

I
Φ I

0
表示对接收信号 y的剪切相加操

作；⊗表示循环卷积； hC 为信道冲激响应构成的M M× 循环卷积矩阵；剪切相

加生成长为M的信号 z，它为发送数据块信号 s与信道冲激响应 h的循环卷积。

注意这里均衡算法事先已知信道冲激响应长度 L+1，实际中可由信道估计后处理

步骤得到此长度的估值。 

 数据块信号可以为单载波或 OFDM形式。当 s为单载波形式时，其中的元素

ms 是由编码交织的输出比特进行星座映射得到的调制符号。当 s为 OFDM形式

时，它由频域数据块 ( )
T

0 1 1, , MS S S −=S L 做 IFFT 得到，如式(4.3)所示。 mS 是由
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编码交织的输出比特进行星座映射得到的调制符号。 

( )IFFT=s S  (4.3) 

4.3 线性块均衡算法研究 

4.3.1 时域均衡 

 时域均衡是指直接对时域接收信号 y或剪切相加后的循环卷积信号 z做线性

处理得到发送信号 s的估值。 

 由式(4.1)接收信号表达式： = +hy L s w，根据迫零（ZF）和最小均方误差

（MMSE）准则可分别得到式(4.4)和(4.5)的 ZF和MMSE时域均衡方法[89]。 

†ˆ = hs L y  (4.4) 

( )
1H Hˆ

−

= +h h h wws L L L R y  (4.5) 

其中，†表示矩阵伪逆；上标 H 表示共轭转置； ( )H 2E M Lσ += = ⋅ww wR ww I 表示

噪声的自相关矩阵。式(4.5)成立的前提条件是发送数据向量 s满足 ( )HE M=ss I ，

这在数据调制星座平均能量归一，和数据经充分交织的前提下容易满足。 

 由式(4.2)剪切相加输出信号表达式： = +hz C s Φw，根据迫零和最小均方误

差准则可分别得到式(4.6)和(4.7)的 ZF和MMSE时域均衡方法。 

ˆ −= 1
hs C z  (4.6) 

( )( )
1

H Hˆ
−

= + Φ

h h h wws C C C R z  (4.7) 

其中， ( ) ( )( )H 2 HE M Lσ += = ⋅Φ

ww wR Φw Φw ΦI Φ 表示剪切相加输出噪声的自相关矩

阵。由于循环卷积矩阵 hC 为方阵，ZF均衡为正常求逆。 

 上面的时域均衡方法均需要矩阵求逆/伪逆，在数据块较长时会导致均衡器复

杂度很高，因而并不实用。 
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4.3.2 频域均衡 

 频域均衡是指首先将接收信号变换到频域，在频域完成均衡操作，将均衡后

的信号重新变换回时域，得到时域发送信号的估值。若均衡输入的时域信号为循

环卷积的形式，则时域循环卷积矩阵可被 FFT/IFFT操作对角化，频域均衡变为

对角阵的求逆操作，计算复杂度会大大降低。 

4.3.2.1 对剪切相加后循环卷积接收信号 z的频域均衡 

 将式(4.2)剪切相加后得到的信号 z表达式重新写在下面： 

0 1 0

1 0 1

1

0

1 0 1

0

0

0

0 0

0 0

0

L

L

L m

L

M

h h s

h h h s

h h

h s

h

h

h h s −

  
  
  
  
  

= + = +  
  
  
  
  
  

hz Φw C s Φw

M M O M

M M M M

M O M M M

M O O M M

M O O M M

M O M O M

M M O M

 (4.8) 

 首先对 z进行M点 FFT变换，得到频域接收信号 Z： 

( ) HFFT M M M M M M M= = = + = +h hZ z F z F C s F Φw F C F F s F Φw  (4.9) 

其中，FFT(.)表示归一化快速傅氏变换，对列向量 z的傅氏变换可表示为左乘归

一化 FFT 变换矩阵 F，以 M 点变换矩阵 MF 为例，其第 m 行 i 列元素为：

1 2
exp j m i

MM

π 
− ⋅ ⋅ ⋅ 

 
；

HF 表示归一化 IFFT 变换，易得： H =F F I。由于 hC 为

循环卷积矩阵，因此可被左乘 FFT矩阵右乘 IFFT矩阵对角化： 

( )H diagM M =hF C F H  (4.10) 

其中，diag(.)表示以括号中向量作对角线的对角阵；H为信道冲激响应 h的非归

一化M点 FFT变换： 

MM= ⋅H F h  (4.11) 

h不足 M点应补零到 M点。结合式(4.9)、(4.10)和(4.11)，频域接收信号 Z表达

式可写为： 
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( ) ( )diag= + ΦZ H S W  (4.12) 

其中 M=S F s， ( )
M=

Φ
W F Φw，S和 ( )Φ

W 分别为发送频域信号和频域噪声。对频

域接收信号 Z进行 ZF和MMSE均衡得到频域发送信号估值的表达式如下： 

( )
1ˆ diag

−
=S H Z  (4.13) 

( ) ( ) ( ) ( )( )
1H Hˆ diag diag diag

−

= + Φ

WWS H H H R Z  (4.14) 

其中， ( ) ( ) ( )( )( ) ( )H
HE M M= =Φ Φ Φ Φ

WW wwR W W F R F （考虑到式(4.12)中 ( )
M=

Φ
W F Φw，以

及式(4.7)中 ( ) ( )( )H
E=Φ

wwR Φw Φw ）。若发送数据原本就定义在频域（例如 OFDM

形式的发送数据），则对 Ŝ中的数据符号估值进行解调、解交织解码可恢复出信

息比特。若发送数据为单载波形式，还需对频域发送信号估值 Ŝ进行 IFFT 得到

时域发送信号估值 ŝ： 

H ˆˆ
M=s F S  (4.15) 

对 ŝ中的数据符号估值进行解调、解交织解码可恢复出信息比特。 

² “准”频域MMSE均衡 

 式(4.14)为严格MMSE频域均衡表达式，一般说来 ( )Φ

WWR 并非对角阵，因此矩

阵求逆运算依然复杂度很高。可将 ( )Φ

WWR 近似表达为对角阵 ( ) 2
M

M L

M
σ

+
≈ ⋅ ⋅

Φ

WW wR I ，

此时得到“准”MMSE频域均衡表达式： 

( ) ( ) ( )
1

H H 2ˆ diag diag diag M

M L

M
σ

−
+ 

= + ⋅ ⋅ 
 

wS H H H I Z  (4.16) 

上式中的求逆运算为对角阵操作，复杂度大大降低，根据文献[89]，这种对噪声

相关特性的近似处理几乎不会对系统性能产生影响，因此下面所提到的这种 M

点剪切相加频域均衡均为近似表达式(4.16)。 

4.3.2.2 对直接接收信号 y的频域均衡 

 将式(4.1)直接接收信号 y的表达式重新写在下面： 
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0

1 0

1

0

0

1

1

0

1

1

0 0 0

0

0

0

0

0

0 0

l

l

L

m

L l

M

L l

L

h

h h

h
s

h h
s

h h

h h
s

h h h

s
h h

h

−

 
 
 
 

  
  
  
  

= ∗ + = + = +  
  
  
    
  

 
 
 
 

hy s h w L s w w

M M

M M M M

M O M M

M O M M

M M O
M

M O M O

M M
M

M O M O M

M M M M

M M M O M

M M M

 (4.17) 

上式中的信道卷积矩阵 hL 为 ( )M L M+ × 维线性卷积矩阵，而非循环卷积矩阵，

为了利用循环卷积频域均衡的低复杂度特性，可将 hL 写为 ( ) ( )M L M L+ × + 维循

环卷积矩阵与 ( )M L M+ × 维补零矩阵的乘积： 

1

0

1 0

1 0

0

0 1

0 0 0

0 0

L

ML

L M

L

h h

h

h

h h

×

−

   
   
   
     

′ ′= = =     
     
   
     

  

h h h h

I
L L C C A

0

M L

O M M O M

M M L

M L

M O M M O M

M L

 (4.18) 

其中， ′
hC 为对 hL 补 L 列构成的 ( ) ( )M L M L+ × + 维循环卷积矩阵（形如式(4.8)

中的循环卷积矩阵 hC ）；( )M L M+ × 维补零矩阵A的前M行为M M× 单位矩阵，

后 L行全为零。 

 根据式(4.18)，式(4.17)中的接收信号 y可写为： 

′= +hy C As w  (4.19) 

和对循环卷积接收信号 z的频域均衡相似，对 y的频域均衡步骤如下： 

 首先进行M+L点 FFT： 

( )

H

diag

M L M L M L M L M L M L M L+ + + + + + +
′ ′= = + = +

′ ′= +

h hY F y F C As F w F C F F As F w

H S W
 (4.20) 

其中 M LM L +
′ = + ⋅H F h为M+L点频响； ′S 为M+L点频域发送信号 M L+F As，即



北京大学博士学位论文  第 4章 PABT中的线性块均衡技术研究 

 58 

长为M的时域发送信号补零到M+L点后的傅氏变换； M L+=W F w为频域噪声。 

 而后进行M+L点频域 ZF/MMSE均衡： 

( )
1ˆ diag

−
′ ′=S H Y  (4.21) 

( ) ( ) ( )( )
1H Hˆ diag diag diag

−

′ ′ ′ ′ ′ ′= +SS SS WWS R H H R H R Y  (4.22) 

其中， ( )( )H H HE M L M L+ +
′ ′ ′= =SSR S S F AA F ； ( )H 2E M Lσ += = ⋅WW wR WW I 。将补零到

M+L 长的时域发送信号 As 记作 ′s ，对频域发送信号估值 ˆ ′S 进行 IFFT 可得 ′s 的

估值： 

H ˆˆ
M L+

′ ′=s F S  (4.23) 

ˆ′s 的前M个元素即为最初长为M的时域发送信号估值 ŝ： 

Hˆ ˆ ′=s A s  (4.24) 

根据数据符号定义在时域还是频域可直接对 ŝ中的符号进行解调或将 ŝ变到频域

后再解调出信息比特。 

² “准”频域MMSE均衡 

 式(4.22)的严格 MMSE 均衡表达式中的 ′
SSR 一般说来并非对角阵，因此矩阵

求逆的复杂度依然很高。将 ′
SSR 近似为单位阵，得到“准”MMSE频域均衡表达

式： 

( ) ( ) ( )( )
1H H 2ˆ diag diag diag M Lσ

−

+
′ ′ ′ ′= + ⋅wS H H H I Y  (4.25) 

上式中的求逆运算为对角阵操作，复杂度大大降低。 

4.3.3 时域和频域均衡的等效性研究 

 考虑到 ZF 均衡的弊端：在信道卷积矩阵接近不满秩时带来的严重噪声放大

效应，性能劣于MMSE均衡。本文中将只研究MMSE均衡。 



北京大学博士学位论文  第 4章 PABT中的线性块均衡技术研究 

 59 

4.3.3.1 剪切相加后时域均衡和频域均衡的等效性研究 

 对剪切相加后的接收信号 z 进行频域 MMSE 均衡得到 s 的估值需经过式

(4.9)、式(4.14)和式(4.15)三步： 

M=Z F z  (4.26) 

( ) ( ) ( ) ( )( )
1H Hˆ diag diag diag

−

= + Φ

WWS H H H R Z  (4.27) 

H ˆˆ
M=s F S  (4.28) 

将以上三式合为一式： 

( ) ( ) ( ) ( )( )
1H HHˆ diag diag diagM M

−

= + Φ

WWs F H H H R F z  (4.29) 

将关系式(4.10)： ( ) Hdiag M M= hH F C F 和 ( ) ( ) H
M M=

Φ Φ

WW wwR F R F 代入上式得： 

( ) ( ) ( )( )
( )( )( )

( )( )

1H HH H H H H

1
H H

1

ˆ
M M M M M M M M M M

M M M M

−

−

−

′ = +

= +

= +

Φ

h h h ww

ΦH H
h h h ww

ΦH H
h h h ww

s F F C F F C F F C F F R F F z

C F F C C R F F z

C C C R z

 (4.30) 

上式即为式(4.7)时域 MMSE 均衡表达式，由此证明剪切相加后时域和频域

MMSE均衡的等效性。注意到式(4.16)的“准”MMSE频域均衡由于对噪声自相

关矩阵作了近似处理，与时域均衡并不等效。 

4.3.3.2 对直接接收信号 y时域均衡和频域均衡的等效性研究 

 对直接接收信号 y进行频域MMSE均衡得到 s的估值需经过式(4.20)、(4.22)、

(4.23)和式(4.24)四步： 

M L+=Y F y  (4.31) 

( ) ( ) ( )( )
1H Hˆ diag diag diag

−

′ ′ ′ ′ ′= +SS WWS H H R H R Y  (4.32) 

H ˆˆ
M L+

′ ′=s F S  (4.33) 

Hˆ ˆ ′=s A s  (4.34) 

将以上四式合为一式： 
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( ) ( ) ( )( )
1H HH Hˆ  diag diag diagM L M L

−

+ +
′ ′ ′ ′= +SS WWs A F H H R H R F y  (4.35) 

将 ( ) Hdiag M L M L+ +
′ ′= hH F C F 、 ( )( )H H HE M L M L+ +

′ ′ ′= =SSR S S F AA F 、 ′=h hL C A 和

H
M L M L+ +=WW wwR F R F 代入上式得： 

( )
1H Hˆ

−

= +h h h wws L L L R y  (4.36) 

上式即为式(4.5)时域 MMSE 均衡表达式，由此证明对直接接收信号 y 时域和频

域MMSE均衡的等效性。注意到式(4.25)的“准”MMSE频域均衡由于对补零信

号的频域自相关矩阵作了近似处理，与时域均衡并不等效。 

4.3.4 小结 

表 4.1各种均衡方式 

 剪切相加后均衡 对直接接收信号均衡 

单载波数据块 时/频域 ZF/MMSE均衡 时/频域 ZF/MMSE均衡 

OFDM数据块 时/频域 ZF/MMSE均衡 时/频域 ZF/MMSE均衡 

表 4.1 总结了对不同信号的不同均衡方式。对于严格 MMSE 均衡来说，时域均

衡和频域均衡完全等价，但此时频域均衡并不会降低复杂度。进行“准”MMSE

频域均衡可大大降低均衡复杂度。 

4.4 线性块均衡性能仿真结果 

 本文假设 MMSE 算法所需的噪声方差为已知，实际中此方差在接收机处可

以测得。由于时域均衡中的矩阵求逆运算量很大，我们采用较小的数据块来进行

对比仿真研究，即构建了和 HiperLAN/2 无线局域网标准[6]相近的仿真系统。具

体仿真条件如下：数据块长 64；基带采样率 20MHz；编码采用码率 1/2，约束长

度 7，[171 133]卷积码；功率归一的 QPSK格雷映射调制；每个比特随机交织块

覆盖 50 个数据块；信道为 HiperLAN/2 信道模型 B[95]，最大时延扩散约为数据

块长度的 11%，共 18径，如表 4.2所示。 
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表 4.2 HiperLAN/2 信道模型 B特性 

路径 时延（us） 功率增益（dB） 

1 0 -2.6 

2 0.01 -3 

3 0.02 -3.5 

4 0.03 -3.9 

5 0.05 0 

6 0.08 -1.3 

7 0.11 -2.6 

8 0.14 -3.9 

9 0.18 -3.4 

10 0.23 -5.6 

11 0.28 -7.7 

12 0.33 -9.9 

13 0.38 -12.1 

14 0.43 -14.3 

15 0.49 -15.4 

16 0.56 -18.4 

17 0.64 -20.7 

18 0.73 -24.6 

 图 4.4、图 4.5、图 4.6和图 4.7 分别为 QPSK 未编码时的性能、QPSK采用

编码交织时的性能、64QAM未编码时的性能、64QAM采用编码交织时的性能。

横轴为信噪比SNR，纵轴为误码率。各曲线标签的含义为：“OFDM-CIR”— OFDM

数据块剪切相加后频域均衡；“OFDM-TD”— OFDM数据块直接时域MMSE均

衡；“OFDM-FD”— OFDM数据块直接“准”MMSE频域均衡；“SC-CIR”— 单

载波数据块剪切相加后“准”MMSE频域均衡；“SC-TD”— 单载波数据块直接

时域MMSE均衡；“SC-FD”— 单载波数据块直接“准”MMSE频域均衡。 
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图 4.4 QPSK，未编码，HiperLAN/2 model B信道下误码性能 
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图 4.5 QPSK，有编码交织，HiperLAN/2 model B信道下误码性能 
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图 4.6 64QAM，未编码，HiperLAN/2 model B信道下误码性能 
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图 4.7 64QAM，有编码交织，HiperLAN/2 model B信道下误码性能 

由图 4.5~图 4.7 我们看到，未编码情况下：单载波数据块的性能优于 OFDM 数
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据块（图 4.4、图 4.6），这是由于 OFDM系统的“信道零点”[89]所造成的；各种

均衡方式性能差别也较明显：直接时域均衡最好，直接频域“准”MMSE 均衡

次之，剪切相加后频域“准”MMSE均衡最差。有编码和交织的情况下：OFDM

与单载波的性能差距变小（性能差距缩小到 1dB甚至更小）；三种均衡方式的性

能差距也变小（性能差距缩小到 1dB甚至更小）。实际通信通信系统大都包含编

码和交织，因此在性能相差不大的情况下各种均衡算法的复杂度将成为选择均衡

算法的重要依据。 

4.5 各种均衡方式计算复杂度对比 

 由于直接时域均衡需要矩阵相乘和矩阵求逆，这些运算所需的计算量均为矩

阵行/列数的 3 次方量级，在数据块较长时所需巨大计算资源导致这种均衡方式

很难使用，何况采用了编码和交织后，这种均衡方式的性能优势并不突出，因此

这里仅讨论两种频域“准”MMSE 均衡方式的复杂度：剪切相加后频域“准”

MMSE均衡和直接频域“准”MMSE均衡。 

 设均衡点数为 M，FFT 或 IFFT 需 ( )2logM M⋅ 次复乘。这是当 M 为 2 的方

幂时的计算量，实际中均衡点数 M可能非 2的方幂，这时 FFT所需计算量大于

( )2logM M⋅ ，因此这里实际上求的为复杂度下限。由频域均衡式 (4.16) 

( ) ( ) ( )
1

H H 2ˆ diag diag diag M

M L

M
σ

−
+ 

= + ⋅ ⋅ 
 

wS H H H I Z，由于 H为对角阵，式(4.14)

需M次复乘，M次实除。各种信号的均衡所需的步骤总结如下： 

a. OFDM剪切相加频域“准”MMSE均衡所需步骤为：M点 FFT，M点频域

均衡 

b. OFDM直接频域“准”MMSE均衡所需步骤为：M+L点 FFT，M+L点频域

均衡，M+L点 IFFT，M点 FFT 

c. 单载波剪切相加频域“准”MMSE 均衡所需步骤为：M 点 FFT，M 点频域

均衡，M点 IFFT 

d. 单载波直接频域“准”MMSE均衡所需步骤为：M+L点 FFT，M+L点频域

均衡，M+L点 IFFT。 
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 由于信道长度在实际环境中可能经常变化，接收机作可变点数的 FFT不太现

实（M+L点 FFT），一般系统假设信道长度不会超过保护间隔长度 N，数据块长

M一般为 N的整数倍。因此对于直接均衡我们只需保留两种点数的 FFT即可：

M点和M+N点，其中M+N点 FFT可由 N个 M点 FFT和M个 N点 FFT共同完

成[89]。综上所述，将计算复杂度对比列于表 4.3。 

表 4.3 各种均衡方式复杂度对比 

 均衡复杂度 复杂度举例：M=2048;N=512 

OFDM数据 

剪切相加后“准”

MMSE均衡 

( )2logM M M⋅ + 次复乘， 

M次实除 

24576次复乘 

2048次实除 

OFDM数据 

直接频域“准”

MMSE均衡 

( ) ( )

( )
2

2

2 log

log

M N M N

M N M M

⋅ + ⋅ +

+ + + ⋅
次复

乘，M+N次实除 

83056次复乘 

2560次实除 

单载波 

剪切相加后“准”

MMSE均衡 

( )22 logM M M⋅ ⋅ + 次复乘， 

M次实除 

47104次复乘 

2048次实除 

单载波 

直接频域“准”

MMSE均衡 

( ) ( )22 logM N M N

M N

⋅ + ⋅ +

+ +
次复

乘，M+N次实除 

60528次复乘 

2560次实除 

由上表我们看到，对于 OFDM数据，剪切相加后频域“准”MMSE均衡复杂度

比直接频域“准”MMSE均衡低很多，因此倾向采用剪切相加后频域“准”MMSE

均衡。对于单载波数据，两种均衡方式复杂度虽有一定差别，但差别并不算太大，

因此可根据所需性能和复杂度要求酌情选择均衡方式。 

4.6 线性块均衡小结 

 本章研究了数据信号的时/频域线性块均衡技术。主要结论如下： 

a.  对于严格MMSE均衡来说，时域均衡与频域均衡完全等效。 

b.  将频域严格MMSE均衡近似为“准”MMSE均衡会使复杂度大为降低。 
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c.  在无编码时，“准”MMSE 频域均衡与严格 MMSE 均衡有一定性能差距，

但是有编码时此差距缩小到 1dB之内。 

d.  由于 OFDM频域均衡的“信道零点”效应，导致 OFDM信号的均衡性能劣

于单载波信号的均衡性能，但是有编码时此差距缩小到 1dB之内。 

e.  综合考虑性能和计算复杂度，在有编码和交织的情况下，最适合 OFDM 数

据的均衡方式为剪切相加后频域均衡；对于单载波数据，若追求高性能则应

采用直接频域均衡，若对计算复杂度有较苛刻要求则应采用剪切相加后频域

均衡。 
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第5章 导频数据时分的 PABT系统仿真研究 

5.1 引言 

 本章研究导频和数据时分的 PABT系统。当导频和数据时分且存在保护间隔

时，三、四章所研究的信道估计和均衡算法可直接用于接收机。由于保护间隔长

度和导频长度均应大于信道的最大时延扩散，因此一般设计保护间隔和导频等

长。当信道最大时延扩散相比数据块较短时，则保护间隔的时间开销也较小。当

信道最大时延扩散较长时，保护间隔的时间开销将会引起系统数据传输效率严重

下降。例如在覆盖地域范围较广的数字电视广播系统中，经常采用 1/4保护间隔。

对于应用于信道时延扩散较大的场景中的 PABT系统，若能将保护间隔去除则可

明显提高系统的数据传输效率。本章要研究的即为这种无保护间隔、导频数据时

分的 PABT系统。 

 一种典型的导频和数据时分且无保护间隔的系统为国内数字电视广播方案

DMB-T[8]，在 DMB-T系统中数据块为 OFDM形式，导频为 PN序列，两者直接

连在一起发送，之间无任何保护间隔。由于没有保护间隔，信道多径将导致导频

和数据在它们的相接处相互干扰，文献[69]中提供了一种迭代干扰消除算法来消

除 PN序列和 OFDM数据之间的干扰。DMB-T系统属于本文提出的 PABT信号

结构中的无保护间隔“SC+OFDM”系统。 

 本章将要研究的系统为目前所没有的两种新系统：无保护间隔的

“OFDM+OFDM”系统和无保护间隔的“OFDM+SC”系统。之所以直接研究这

两种新系统而不再对已有的 DMB-T系统作研究是因为：“OFDM+OFDM”系统

不含任何单载波信号，接收机可用 FFT 完成大部分操作，运算部件单一，有利

于硬件设计与集成；“PN+OFDM”系统中，虽然 PN 导频也可用 FFT 进行频域

信道估计[69]-[73]，但由第三章的研究可知，此时需要的 FFT点数多于 OFDM导频，

且需要复数除法运算，而性能却和 OFDM导频基本相似；PN循环自相关信道估

计算法有利于降低复杂度，但性能会比 OFDM 导频略差，尤其高信噪比下会逐

渐显现平台效应；对于“OFDM+SC”系统，则很适合采用本章提出的导频固定

时的简化迭代干扰消除步骤[58]，可作为单载波数据块时的典型代表。综合上述
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原因本章将着重研究无保护间隔的“OFDM+OFDM”和“OFDM+SC”系统，对

于两系统性能的评价，将采取有 ZP保护间隔的系统性能作为参照，这是由于干

扰消除后，导频和数据将变为和有 ZP保护间隔时相同的形式。 

 本章的第二节描述无保护间隔系统模型和迭代干扰消除算法，其中提出了导

频固定时的步骤简化的迭代干扰消除算法。第三节描述带有 ZP保护间隔的参照

系统及其接收算法。第四节对两种系统及其参照系统进行性能仿真研究。第五节

研究接收机初始同步算法。第六节给出本章小结。 

5.2 系统模型和迭代干扰消除算法 

5.2.1 导频数据时分无保护间隔块传输概述 

ks

kp

kp

ks
kpks

 

图 5.1无保护间隔 PABT发送接收框图 

 图 5.1为导频数据时分无保护间隔的块传输系统发送接收总体框图。发送信

息比特经过编码、交织和调制生成第 k 个发送数据块信号 ks ，k=0,1,2…， ks 与
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第 k个导频信号 kp 复接为第 k个传输块，连续不断的传输块组成传输信号流。传

输信号经过多径信道到达接收机，由于多径影响，发送数据块和导频会产生相互

干扰，因此在接收机利用导频作信道估计前需先消除数据对导频的干扰，接收机

对数据进行均衡解调前需先消除导频对数据的干扰，如图 5.1所示。干扰消除、

信道估计和数据解调可反复迭代进行。当满足迭代停止条件后，对解调判决后的

数据进行解交织和解码，从而恢复原始信息比特。 

 导频和数据均可以是单载波或多载波形式，两两组合共可以构成四种块传输

系统：“PN导频+单载波数据块”、“PN导频+OFDM数据块”、“OFDM导频+单

载波数据块”和“OFDM 导频+OFDM 数据块”。第三章和第四章已经详细研究

了针对不同导频的信道估计算法和针对不同数据块的均衡算法，本章所提到的信

道估计算法和均衡算法均为第三章和第四章研究结果的直接运用。 

 干扰消除的原理如下：想要从接收信号中消除导频时，首先利用发送导频信

号和信道估值计算接收导频信号，而后从接收信号相应位置上减去接收导频信

号；想要从接收数据信号中消除数据时，首先利用解调后数据的硬/软判决值重

新调制生成发送数据块，根据接收端生成的发送数据块和信道估值计算接收数据

信号，而后从接收信号相应位置上减去接收数据信号。接收端重新生成发送数据

块时可以用解调出的数据符号硬/软判决，也可以用软入软出（SISO）解码模块

对编码比特的硬/软判决，并重新交织调制得到。考虑到接收机复杂度，这里我

们采用解调后硬判决重构数据块的方法。 

5.2.2 导频可变的收发信号模型和迭代干扰消除算法 

5.2.2.1 导频可变的收发信号模型 
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0 t

0 t

kp ks
发送

信号:

接收

信号:

h

1+kp 1+ks

kk hp ∗ k k∗s h 11 ++ ∗ kk hp 1 1k k+ +∗s h

kr%
ky%

 

图 5.2导频可变时无保护间隔 PABT收发信号模型 

 图 5.2给出了收发信号模型， kp 和 ks 分别表示第 k个导频信号和数据块，导

频长为 N，数据块长为 M，他们紧密相接，中间无任何保护间隔，构成长 M+N

的发送块。 kp 和 ks 平均功率均归一。“导频可变”的含义为：第 k段导频信号 kp

和第 k+1段导频信号 1k +p 可以不同，例如不同的 m序列，或 m序列的不同相位

等。信道具有时变特性，因此信道冲激响应 h带有上标 k，系统设计保证冲激响

应长度不会超过导频长度 N。由于多径效应使发送信号达到接收机时产生“拖

尾”，接收导频信号和接收数据块在相邻处会交叠在一起产生干扰，如图 5.2 中

的三角形所示。若不考虑导频和数据间的干扰以及信道噪声，接收导频、数据分

别为 k k k= ∗r p h 和 k k k= ∗y s h 。实际上接收机得到的是导频和数据相互包含了对

方干扰的版本： kr% 和 ky% ，如图 5.2所示。由于接收机不知信道确切长度，最初只

能假设信道与导频等长，因此 kr% 和 ky% 均比相应的发送信号长 N-1，即 kr% 长

N+N-1， ky% 长M+N-1，它们与真实接收导频、接收数据的关系如下（[ ]
q

p
⋅ 表示向

量中下标从 p到 q的元素（本文中向量下标从 0开始）： 

1 1 11

0 0

1 1

1 1 1

0

2 2

 :  

L L M Lk k k

M

N Nk k

L Lk

N L N L Lk k k

N N

N N Nk k

N L L

− − + −−

− −

+ − + − −

+ − −

+

      = +     


   =    
   

      = +     

   =   

r r y

r r
r

r r y

r y

%

%
%

%

%

 (5.1) 
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1 1 1

0 0

1 1

1 1 11

0

2 21

 : 

L L N Lk k k

N

M Mk k

L Lk

M L M L Lk k k

M M

M N Nk k

M L L

− − + −

− −

+ − + − −+

+ − −+

+

      = +     


   =    
   

      = +     

   =   

y y r

y y
y

y y r

y r

%

%
%

%

%

 (5.2) 

迭代干扰消除的过程就是使 kr% 逼近 kr 和 ky% 逼近 ky 的过程，从而使信道估值和误

码率趋于无干扰时的情况。 

5.2.2.2 单块迭代干扰消除算法 

 本节给出对单接收块进行迭代处理的算法，用于第一个接收块的初始接收处

理。在描述算法之前，有必要先回顾一下第三、四章对信道长度的假定：第三章

研究信道估计时，假定信道长度为 N，与导频等长，这是由于信道估计前接收机

没有任何关于信道的先验信息，在初次信道估计时，这种假定是必要的。第四章

研究均衡算法时，假定接收机已知信道，实际中均衡模块所需的信道信息来自信

道估计模块，信道估计模块中由于包含了信道估计后处理操作输出的是长 ˆ 1L + 的

冲激响应估值 ĥ。由于引入迭代处理，则迭代的第二次信道估计之前就有了关于

信道长度的信息 ˆ 1L + ，此时信道估计算法可将输出的长为N的信道估值中 ˆ 1L + 个

元素之后的元素置零，我们将此时的信道估值记作 ( )
ˆ k

z
h 。对 ( )

ˆ k

z
h 进行信道估计后

处理得到的信道估值记做 ˆ kh 。将图 5.2中的接收信号重新画于图 5.3： 

kk hp ∗ k k∗s h
11 ++ ∗ kk hp

kr%
ky%

 

图 5.3导频可变时无保护间隔 PABT接收信号 

具体迭代处理算法如下： 

1．假设信道长度为 N，基于长为 1N N+ − 的接收导频信号 kr% 得到信道估值 ( )
ˆ k

z
h ，

对 ( )
ˆ k

z
h 进行信道估计后处理，得到估值 L̂及长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh 。 

2．利用信道估值 ˆ kh 和发送导频信号 kp 、 1k +p 计算长为 ˆN L+ 的接收导频信号估
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值： ˆˆ k k k= ∗r p h ； 1 1 ˆˆ k k k+ += ∗r p h （假设信道缓变： 1k k +=h h ）。 

3．利用接收导频估值 ˆ kr 、 1ˆ k +r 从接收数据块
ˆ 1

0

M Lk + −
  y% 中消除导频干扰，得到长

为 ˆM L+ 的近似无干扰接收数据信号 ( )IBI free

ky% ： 

( )

( )

( )

( )

ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 00

1 1

IBI free IBI free ˆˆ

ˆ ˆ ˆ1 1 11

IBI free 0

ˆ

 : 

ˆ

L L N Lk k k

N

M Mk k k

LL

M L M L Lk k k

MM

− − + −

− −

+ − + − −+

      = −     
     =     

     = −    

y y r

y y y

y y r

% %

% % %

% %

 (5.3) 

4．利用信道估值 ˆ kh 对长为 ˆM L+ 的近似无干扰接收数据信号 ( )IBI free

ky% 做均衡、解

调和硬判决，并重新调制生成发送数据信号估值 ˆks 。 

5．利用信道估值 ˆ kh 和发送数据信号估计值 ˆks 计算长为 ˆM L+ 的接收数据信号估

值： ˆˆˆ k k k= ∗y s h  

6．利用接收数据估值 ˆ ky 从接收导频信号
ˆ 1

0

N Lk + −
  r% 中消除数据干扰，得到长为

ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% ： 

( )

( )

( )

1 1

IBI free 00

IBI free ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 0

 : 

ˆ

N Nk k

k

N L N L Lk k k

NN

− −

+ − + − −

    =      
     = −    

r r
r

r r y

% %
%

% %

 (5.4) 

7．基于长为 ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% 得到新的信道估值 ( )
ˆ k

z
h ，对

( )
ˆ k

z
h 进行信道估计后处理，得到用于下次迭代的估值 L̂及长为 ˆ 1L + 的信道估值

ˆ kh 。转到第 2步，直到满足一定迭代次数。 

 上面的信道估计算法采用剪切相加频域算法，数据均衡采用剪切相加后频域

“准”MMSE均衡算法。 

5.2.2.3 多块连续迭代干扰消除算法 

 对于第一个接收块只能采用上一节中的单块迭代处理算法。对于后续接收

块，在信道缓变的假设下可以充分利用前面得到的信道估值，省去单块迭代处理
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中的第一步：初始信道估计。而后进行在接收块内部的迭代处理，满足块内迭代

停止条件后转入下一个块的内部迭代处理。进一步，接收机还可对一定数目的历

史信道估值求平均，得到更精确的信道估值。信道变化越缓，则用于求平均的信

道估值可以越多，信道变化越快，则用于求平均的信道估值应该越少。下面描述

多块连续处理算法中对某中间块的迭代处理算法。 

1．利用接收机存储的信道估值 ( )
ˆ k

z
h 、 ( )

1ˆ k −

z
h 、 ( )

2ˆ k −

z
h …求平均并进行信道估计后处理，

得到长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh ，其中 ( )
ˆ k

z
h 在初次迭代时不存在，初次迭代结束

时利用当前接收导频将 ( )
ˆ k

z
h 计算出来。 

2．利用信道估值 ˆ kh 和发送导频信号 kp 、 1k +p 计算长为 ˆN L+ 的接收导频信号估

值： ˆˆ k k k= ∗r p h ； 1 1 ˆˆ k k k+ += ∗r p h （假设信道缓变： 1k k +=h h ）。 

3．利用接收导频估值 ˆ kr 、 1ˆ k +r 从接收数据块
ˆ 1

0

M Lk + −
  y% 中消除导频干扰，得到长

为 ˆM L+ 的近似无干扰接收数据信号 ( )IBI free

ky% ： 

( )

( )

( )

( )

ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 00

1 1

IBI free IBI free ˆˆ

ˆ ˆ ˆ1 1 11

IBI free 0

ˆ

 : 

ˆ

L L N Lk k k

N

M Mk k k

LL

M L M L Lk k k

MM

− − + −

− −

+ − + − −+

      = −     
     =     

     = −    

y y r

y y y

y y r

% %

% % %

% %

 (5.5) 

4．利用信道估值 ˆ kh 对长为 ˆM L+ 的近似无干扰接收数据信号 ( )IBI free

ky% 做均衡、解

调和硬判决，并重新调制生成发送数据信号估值 ˆks 。 

5．利用信道估值 ˆ kh 和发送数据信号估计值 ˆks 计算长为 ˆM L+ 的接收数据信号估

值： ˆˆˆ k k k= ∗y s h  

6．利用接收数据估值 ˆ ky 从接收导频信号
ˆ 1

0

N Lk + −
  r% 中消除数据干扰，得到长为

ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% （之前的数据对接收导频信号的干扰

已经在上一块迭代处理中消除）： 
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( )

( )

( )

1 1

IBI free 00

IBI free ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 0

 : 

ˆ

N Nk k

k

N L N L Lk k k

NN

− −

+ − + − −

    =      
     = −    

r r
r

r r y

% %
%

% %

 (5.6) 

7．基于长为 ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% 得到新的信道估值 ( )
ˆ k

z
h 。转

到第 1步，直到满足一定迭代次数。 

8．利用接收数据估值 ˆ ky 消除对下一接收导频信号 1k +r% 的干扰： 

( )

ˆ ˆ ˆ1 1 11 1

IBI free 00
ˆ

L L M Lk k k

M

− − + −+ +     = −    r r y% %  (5.7) 

 上面的信道估计算法采用剪切相加频域算法，数据均衡采用剪切相加后频域

“准”MMSE均衡算法。 

5.2.3 导频固定的收发信号模型和迭代干扰消除算法 

5.2.3.1 导频固定的收发信号模型 

ks 1+ks

k∗p h k k∗s h 1k +∗p h 1 1k k+ +∗s h
kr%

k k k= ⊗b u h

ku

 

图 5.4导频固定时无保护间隔 PABT收发信号模型 

 图 5.4给出了导频固定时的收发信号模型。“导频固定”的含义为：所有的发

送导频信号均相同，因此导频 p无上标 k，可见“导频固定”仅是“导频可变”

的特例，但是导频固定后，允许我们以一种新的视角来看待接收信号：将数据块

ks 和其后的导频 p 看作一个发送块 ku ，由于所有的导频均相同，因此 ku 相当于

带有循环前缀，该循环前缀即前一个块 ku 中的导频 p。由于 ku 带有循环前缀，

因此相应的接收信号 kb 为 ku 与信道冲激响应循环卷积的形式（图 5.4），接收机

可对 kb 做频域均衡，而无需消除导频的干扰，发送数据估值包含于均衡结果的
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前 M 个样点中。这种导频固定时的算法适用于单载波数据。对于多载波数据则

复杂度上升较大，这是由于：导频可变时采用的是剪切相加后频域准“MMSE”

均衡，均衡和重构时域发送数据信号只需一对 M点 FFT/IFFT；而导频固定时的

算法中对长M+N的接收信号 kb 作频域“准”MMSE均衡需一对M+N点FFT/IFFT，

而后还需要一对M点 FFT/IFFT完成频域解调及重构时域发送数据信号。 

5.2.3.2 单块迭代干扰消除算法 

 将图 5.4中的导频固定时的接收信号重新画于图 5.5。 

k∗p h k k∗s h 1k +∗p h

kr%
k k k= ⊗b u h  

图 5.5导频固定时无保护间隔 PABT接收信号 

相比导频可变时单块内部迭代算法，这里可以省去 5.2.2.2中的第 2、3步操作：

重构接收导频，并消除导频对数据的干扰。具体算法如下： 

1．基于长为 1N N+ − 的接收导频信号 kr% 得到信道估值 ( )
ˆ k

z
h ，对 ( )

ˆ k

z
h 进行信道估计

后处理，得到估值 L̂及长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh 。 

2．利用信道估值 ˆ kh 对长为M N+ 的接收数据信号 kb 做均衡、解调和硬判决，并

重新调制生成发送数据信号估值 ˆks 。 

3．利用信道估值 ˆ kh 和发送数据信号估计值 ˆks 计算长为 ˆM L+ 的接收数据信号估

值： ˆˆˆ k k k= ∗y s h  

4．利用接收数据估值 ˆ ky 从接收导频信号
ˆ 1

0

N Lk + −
  r% 中消除数据干扰，得到长为

ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% ： 

( )

( )

( )

1 1

IBI free 00

IBI free ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 0

 : 

ˆ

N Nk k

k

N L N L Lk k k

NN

− −

+ − + − −

    =      
     = −    

r r
r

r r y

% %
%

% %

 (5.8) 

5．基于长为 ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% 得到新的信道估值 ( )
ˆ k

z
h ，对
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( )
ˆ k

z
h 进行信道估计后处理，得到用于下次迭代的估值 L̂及长为 ˆ 1L + 的信道估值

ˆ kh 。转到第 2步，直到满足一定迭代次数。 

 上面的信道估计算法仍采用剪切相加频域算法。 

5.2.3.3 多块连续迭代干扰消除算法 

 相比导频可变时多块连续迭代算法，这里可以省去 5.2.2.3中的第 2、3步操

作：重构接收导频，并消除导频对数据的干扰。具体算法如下： 

1．利用接收机存储的信道估值 ( )
ˆ k

z
h 、 ( )

1ˆ k −

z
h 、 ( )

2ˆ k −

z
h …求平均并进行信道估计后处理，

得到长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh ，其中 ( )
ˆ k

z
h 在初次迭代时不存在，初次迭代结束

时利用当前接收导频将 ( )
ˆ k

z
h 计算出来。 

2．利用信道估值 ˆ kh 对长为M N+ 的接收数据信号 kb 做均衡、解调和硬判决，并

重新调制生成发送数据信号估值 ˆks 。 

3．利用信道估值 ˆ kh 和发送数据信号估计值 ˆks 计算长为 ˆM L+ 的接收数据信号估

值： ˆˆˆ k k k= ∗y s h  

4．利用接收数据估值 ˆ ky 从接收导频信号
ˆ 1

0

N Lk + −
  r% 中消除数据干扰，得到长为

ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% ： 

( )

( )

( )

1 1

IBI free 00

IBI free ˆ ˆ ˆ1 1 1

IBI free 0

 : 

ˆ

N Nk k

k

N L N L Lk k k

NN

− −

+ − + − −

    =      
     = −    

r r
r

r r y

% %
%

% %

 (5.9) 

5．基于长为 ˆN L+ 的近似无干扰接收导频信号 ( )IBI free

kr% 得到新的信道估值 ( )
ˆ k

z
h 。转

到第 1步，直到满足一定迭代次数。 

6．利用接收数据估值 ˆ ky 消除对下一接收导频信号 1k +r% 的干扰： 

( )

ˆ ˆ ˆ1 1 11 1

IBI free 00
ˆ

L L M Lk k k

M

− − + −+ +     = −    r r y% %  (5.10) 

 上面的信道估计算法仍采用剪切相加频域算法。 
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5.2.4 小结 

 前面描述的迭代干扰消除算法的应用方式如下：接收机对于收到的第一个块

采用单块迭代处理算法（5.2.2.2、5.2.3.2），对于后续的每个块采用可利用历史信

道估值的连续迭代处理算法（5.2.2.3、5.2.3.3）。若对发送导频加以“不变”约束，

则可以省去迭代步骤中的导频重构和消除导频干扰的环节。 

 在上面的迭代算法中，重构数据信号时需用到信道估值，重构的数据信号是

否准确又直接影响下次的信道估值。若不做任何约束处理，在某些突发的极端恶

劣信道状况下，这里的“正反馈”环路有可能出现“自激”。“自激”现象将导致

该块内的误码接近 0.5，信道估值接近无穷大。这是由于：且不论信道估值和重

构的数据信号是否准确，我们先仅从这两个信号本身的绝对幅度大小来说，信道

估值越大则重构的数据信号也越大（重构的数据信号为数据判决值与信道冲激响

应的卷积），重构的数据信号越大则信道估计时的干扰越大，导致信道估值进一

步变大。对于连续迭代处理的系统一但出现信道估值接近无穷大将永不可恢复

（下一个信号处理时首先利用的是历史信道估值）。实际系统应避免进入永久失

效状态，即一个块内处理的发散顶多置下一个块于最恶劣的刚开机的接收处理状

态，此时系统仍可从意外恶劣的接收条件中逐步恢复。为此，我们在迭代过程中

对信道估计后处理输出的信道估值进行功率增益归一化操作（假设接收机有理想

AGC 保证信道平均功率增益为 1），这样即使发生“自激”，也不会出现信道估

值接近无穷大的情况。从而使接收机有可能从下一个块开始进入刚开机时的过渡

状态。 

 上面的算法中我们都假设信道在相邻的两个导频信号时间内不变，下面来分

析一下这种假设的合理性：以国内移动电视广播最常用的 800MHz频段为例，即

使移动速度高达 130km/h，此时多普勒频率扩散大约 100Hz，相干时间为 10000us，

假设系统带宽 8MHz，留出 5%的边带滚降余量后基带采样率为 7.56MHz，设数

据块长 2048，导频长 512，则单块持续时间约 340us，单块持续时间为相干时间

的 3.4%，因此块时间内的信道时变很小。实际上城市中车辆的速度一般远低于

130km/h，以 40km/h来说，多普勒频率扩散大约 30Hz。由于在处理每个块时均

进行信道估计，因此在要求短期内信道时变不显著的前提下，系统是具有跟踪较

长时期内信道时变的能力的，这一点在后面的仿真中将得以体现。 
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5.3 参照系统—ZP块传输模型和接收算法 

 由于迭代干扰消除技术的引入，允许 PABT系统抛弃保护间隔，提高传输效

率。如何评价迭代干扰消除的有效性是一个值得考虑的问题。这里我们构建导频

和数据均带有 ZP保护间隔的参照系统作为无保护间隔 PABT系统的比较对象。

由于参照系统中导频和数据完全无干扰，如果无保护间隔 PABT系统的性能能够

逼近参照系统，则说明干扰消除技术是有效的。 

5.3.1 ZP块传输总体模型 

ks

kp

ks
kp

kp

 

图 5.6 ZP保护间隔块传输发送接收总体框图 

 图 5.6 画出了带有 ZP 保护间隔的参照系统发送接收总体框图。发送数据信

号 ks 和发送导频信号 kp 均带有与导频长度等长的 ZP，因而在接收端彼此间将无

任何干扰（假设信道长度不超过 ZP），接收机可从接收信号流中容易的分离出导

频和数据。接收机根据接收导频完成信道估计，而后根据信道估值和接收数据完

成均衡、解调、解交织和解码操作，恢复信息比特。 
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5.3.2 ZP块传输系统收发信号模型 

kp ks 1+kp

kk hp ∗ 11 ++ ∗ kk hp

kr%
ky%

kp ks

k k∗s h

 

图 5.7 ZP保护间隔块传输收发信号模型 

 图 5.7 画出了 ZP 保护间隔时的收发信号模型。和无保护间隔时类似：不考

虑信道噪声和干扰的情况下接收导频和数据分别为 k k k= ∗r p h 和 k k k= ∗y s h 。由

于 ZP保护间隔长度大于信道冲激响应，因此接收导频和数据可完全分离。由于

接收机未知信道确切长度，最初截取的接收导频和数据（ kr% 和 ky% ）的长度分别

为 N+N-1和M+N-1，如图 5.7所示。 

5.3.3 ZP块传输系统单块接收处理算法 

1．对长为 N+N-1的接收导频信号 kr% 进行迭代信道估计和后处理，得到估值 L̂及

长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh 。 

2．根据长为 L̂的信道冲激响应估值 ˆ kh ，对接收数据信号
ˆ 1

0

M Lk + −
  y% 进行均衡 、

解调、解交织和解码，恢复信息比特。 

5.3.4 ZP块传输系统多块连续接收处理算法 

1．令信道长度估值 ˆ 1L N+ = 。 

2．利用长为 ˆN L+ 的接收导频信号
ˆ 1

0

N Lk + −
  r% 得到信道估值 ( )

ˆ k

z
h 。 

3．利用接收机存储的信道估值 ( )
ˆ k

z
h 、 ( )

1ˆ k −

z
h 、 ( )

2ˆ k −

z
h …求平均并进行信道估计后处理，

得到长为 ˆ 1L + 的信道估值 ˆ kh 。重新回到第 2步，直到满足一定迭代次数。 

4．根据长为 L̂的信道冲激响应估值 ˆ kh ，对接收数据信号
ˆ 1

0

M Lk + −
  y% 进行均衡 、
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解调、解交织和解码，恢复信息比特。 

 由第三章的研究结果，我们将 ZP参照系统信道估计部分的迭代固定为 2次。 

5.4 迭代干扰消除仿真研究 

 我们以导频可变的“OFDM导频+OFDM数据块”和导频固定的“OFDM导

频+单载波数据块”PABT 系统为例进行研究。信道估计采用剪切相加后频域信

道估计。OFDM 数据采用剪切相加后频域“准”MMSE 均衡。单载波数据采用

直接频域“准”MMSE 均衡。若无特殊说明，以下仿真条件将用于本章后续所

有仿真中：基带采样率 7.56MHz；数据块长 2048；导频长 512；若有保护间隔，

则保护间隔与导频等长；信道编码采用 DVB-T标准[8]中的约束长度 7，[171 133]，

1/2码率卷积码；QPSK；16QAM；64QAM调制星座映射方案与 DVB-T标准相

同；单数据块内的交织方案与 DVB-T内交织方案类似（需对这里的仿真参数作

适当调整）。 

 下面各图中的仿真曲线标签中的文字含义约定如下：“OFDM+OFDM”和

“OFDM+SC”分别指“OFDM导频+OFDM数据块”和导频固定的“OFDM导

频+单载波数据块”系统；“NG”和“ZP”分别指无保护间隔和 ZP参照系统；“itrt1”、

“itrt2”、“itrt3”和“itrt4”分别指迭代 1、2、3和 4次。 

5.4.1 单块迭代干扰消除研究 

 图 5.8 画出了只在单接收块内部迭代（5.2.2.2、5.2.3.2 中的算法，不考虑多

块连续迭代处理），无保护间隔系统与 ZP参照系统性能对比，横轴为信噪比 SNR

（dB），纵轴为 BER。信道为 DVB-T 标准[8]中的便携接收信道（表 5.1），最大

延时扩散约为保护间隔的 10%，共 20径。 
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表 5.1 DVB-T 便携接收信道特性 

路径 时延（us） 幅度 相位（rad） 

1 1.003019 0.057662 4.855121 

2 5.422091 0.176809 3.419109 

3 0.518650 0.407163 5.86447 

4 2.751772 0.303585 2.215894 

5 0.602895 0.258782 3.758058 

6 1.016585 0.061831 5.430202 

7 0.143556 0.15034 3.952093 

8 0.153832 0.051534 1.093586 

9 3.324866 0.185074 5.775198 

10 1.935570 0.400967 0.154459 

11 0.429948 0.295723 5.928383 

12 3.228872 0.350825 3.053023 

13 0.848831 0.262909 0.628578 

14 0.073883 0.225894 2.128544 

15 0.203952 0.170996 1.099453 

16 0.194207 0.149723 3.462951 

17 0.924450 0.24014 3.664773 

18 1.381320 0.116587 2.833799 

19 0.640512 0.221155 3.33429 

20 1.368671 0.25973 0.393889 
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图 5.8 单接收块迭代处理性能对比（QPSK，DVB-T便携信道） 

由图 5.8我们看到在仅对单接收块迭代处理情况下，迭代处理无法将干扰完全消

除，因而此时无保护间隔系统远不如 ZP参照系统。 

5.4.2 多块连续迭代干扰消除研究—静态信道 

 当采用 5.2.2.3 和 5.2.3.3 中的多块连续迭代干扰消除算法时，虽然第一接收

块的解调性能远不如 ZP 参照系统（如上节的结果所示），但对于后续接收块，

由于有了前面接收块产生的历史信道估值的存在，连续处理可逐步收敛，最终可

收敛于一个性能好于第一个接收块的状态。 

 为了研究多块连续处理时无保护间隔 PABT系统的收敛特性及性能，这里暂

采用不随时间变化的静态多径信道进行研究。除了采用 DVB-T便携接收信道外，

还测试了广播电视单频网（SFN）信道[70]下的情况，以使研究更加全面。SFN信

道具有大延时（最大延时扩散约为保护间隔的 80%）和强回波的特点，如表 5.2

所示。 
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表 5.2单频网（SFN）信道特性 

路径 1 2 3 

时延（us） 0 19 52 

功率增益（dB） 0 -5 -1 

 图 5.9~图 5.13画出了各系统在各种调制方式、各种信道下的 BER收敛特性

（BER随着处理块序号的变化）。图中纵轴为 BER，横轴为块下标。各图仿真条

件如各图标题所示，各图均为多次测试的平均曲线。图中各曲线均在接收机只存

储一个历史信道估值条件下得到。实际上，BER 的收敛过程也伴随着信道估值

MSE的收敛过程，两者互相促进，MSE的收敛过程举例如图 5.13所示。 
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图 5.9 “OFDM+OFDM”多块连续迭代处理 BER收敛特性（QPSK，DVB-T便

携信道，SNR=8dB） 
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图 5.10 “OFDM+SC”多块连续迭代处理 BER收敛特性（QPSK，DVB-T便携

信道，SNR=7dB） 
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图 5.11 “OFDM+OFDM”多块连续迭代处理 BER收敛特性（64QAM，SFN信

道，SNR=29dB） 
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图 5.12 “OFDM+SC”多块连续迭代处理 BER收敛特性（64QAM，SFN信道，

SNR=29dB） 
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图 5.13 “OFDM+OFDM”多块连续迭代处理MSE收敛特性（64QAM，SFN信

道，SNR=29dB） 
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由图 5.9~图 5.13 我们看到无保护间隔 PABT 系统在多块连续迭代处理时，大约

接收 20~50个块后性能趋于稳定。迭代 2次相比迭代 1次有明显的性能增益，迭

代 4次几乎与迭代 3次性能完全相同，本文将迭代次数定为 3次。值得注意的是

除了图 5.12的情况，其他情况下无保护间隔 PABT系统的性能都能收敛到与 ZP

参照系统接近的程度。图 5.12 中所示情况的出现是由：数据块为单载波、高阶

调制、信道有大延时强回波共同造成的。具体分析如下：单载波系统的数据符号

定义在时域，信道的大延时强回波造成时间上导频和数据重叠长度较大，导频对

数据的干扰造成与导频相邻的数据较容易误判（尤其在高阶调制下），而那些数

据符号的误判又将直接导致对导频的干扰，因而不利于干扰消除、信道估计、均

衡解调的迭代进行。对于 OFDM数据块来说情况则不然，数据符号定义在频域，

每个频域数据符号都对应时域一个持续时间为 M 的子载波，而信道多径造成导

频和数据只在它们相邻处重叠，因此，数据解调时，时域的干扰转换到频域会“分

散”到各个数据符号上，干扰被平均化，频域数据符号的误判转换到时域也只有

一小段信号造成对导频的干扰，从而有利于迭代收敛于性能较好的状态。 

 图 5.14~图 5.18对比了各种情况下的系统稳态性能（误码统计从 50个块之后

开始）。其中，图的标题中未注明接收机存储多少个历史信道估值的均为存储 1

个。 
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图 5.14多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，DVB-T便携信道） 
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图 5.15多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，SFN信道，） 
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图 5.16多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，2个历史估值，SFN信道，） 
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图 5.17多块连续迭代处理稳态 BER性能（64QAM，DVB-T便携信道） 
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图 5.18多块连续迭代处理稳态 BER性能（64QAM，2个历史估值，SFN信道） 

 我们从图 5.14~图 5.18 总结出无保护间隔系统相对 ZP 参照系统的性能损失

情况，列于表 5.3。 

表 5.3测试系统相对参照系统的性能损失情况汇总—静态信道  

 
OFDM+OFDM 

QPSK 

OFDM+SC 

QPSK 

OFDM+OFDM 

64QAM 

OFDM+SC 

64QAM 

DVB-T信道 可忽略 可忽略 可忽略 可忽略 

SFN信道 1.5dB 1.5dB   

SFN信道 hist2 <1dB <1dB 可忽略 8dB 

其中 hist2表示接收机存储 2个历史信道估值。未标明的默认为存储 1个历史信

道估值。从表中我们看到，对于长延时信道，应取保留历史信道估值 2个或以上

才有可能使无保护间隔系统逼近参照系统。对于短延时信道，保留 1个历史信道

估值，就可很好的使无保护间隔系统逼近参照系统。 

 回顾对图 5.12 的分析可知，对于 OFDM+SC 系统，在高阶调制，大时延强

回波信道下，不利于迭代有效进行。图 5.12中，信噪比 29dB时，误码率大约收

敛于 0.02，这是在 1 个历史信道估值时的结果。而图 5.18 保留两个历史信道估
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值时的结果中，29dB 时的误码率约为 0.0003。可见信道平均大大缓解了不利状

况。 

 图 5.18中的 OFDM+OFDM系统性能已开始有出现平台的趋势，回顾第三章

对信道估计后处理算法的分析可知，这是由于信道估计后处理保留 50个响应点

不够用于保留 SFN 信道的所有细节造成的。不过系统的误码已接近 41 10−× ，由

DVB-T标准[8]可知，此时若加以 RS外编码构成级联码，则系统误码可接近 1110−

量级。 

5.4.3 多块连续迭代干扰消除研究—时变信道 

 本节将研究系统在时变信道下的性能。下面图标题中的“fd”表示最大多普

勒频率扩散，它决定于移动速度与载波频率。以国内移动电视广播最常用的

800MHz频段为例，在这些仿真条件下，移动速度 130km/h时多普勒频率扩散大

约 100Hz；移动速度 40km/h时多普勒频率扩散大约 30Hz。这两个移动速度分别

对应高速公路和市区内车辆平均移动速度。 

 图 5.19画出了信道功率增益的时变，以及相应的各块解码前误码率的变化。

图中横轴为接收块下标，表示时间的推移，上半图的纵轴为信道功率增益，下半

图的纵轴为解码前误码率。 



北京大学博士学位论文  第 5章 导频数据时分的 PABT系统仿真研究 

 91 

0 50 100 150 200 250 300

10
0

Power
Gain

0 50 100 150 200 250 300
10

-5

10
0

Block index

BER

 
图 5.19 OFDM+OFDM无保护间隔系统，多块连续迭代处理对信道时变的跟踪能

力（QPSK，SFN信道，SNR=20dB，fd=100Hz） 

从上图我们看到，衰落较深的时刻对应着较高的误码率，衰落不严重的时刻对应

着较低的误码率。系统并没有在某个极端恶劣的衰落点变得不可恢复，连续迭代

处理算法可以有效地跟踪信道的变化。虽然无保护间隔系统从开机道进入稳定状

态需 20~50个块是在静态信道下测得，但这里直接将此结论用于时变信道，误码

性能在 50个块后开始统计，后面将会看到 50个块对于本文中所考虑的时变信道

也够用。 

 在时变信道下，当系统中存在信道编码时，一般需引入时间交织器，以避免

连续多个编码比特同时受到深衰落的影响，从而提高系统解码后的误码性能。本

章设计了一种时间交织器，交织长度覆盖 250个块，交织方法如图 5.20所示。 
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图 5.20时间交织方法 

上图针对 QPSK 调制，每块内包含 M 个数据符号，因此每块内包含 2M 个编码

比特，具体交织方法为：将覆盖 K个块的编码输出比特按图 5.20方式按行排为

矩阵，从矩阵第一列开始每列依次循环移位 x，2x，3x…直到最后一列，各行即

为了交织后的各块比特。本章中取 K=250，x=68。  

 由于 ZP 参照系统的单块比无保护间隔系统的单块多出两个保护间隔长度，

则 ZP参照系统的块长度为无保护间隔系统的 ( ) ( )2M N N M N+ + + 倍（设定保

护间隔与导频等长）。为了对比测试的公平起见，我们在下面的仿真中保证两系

统在相同个数的发送块内承受完全相同衰落，此时设定 ZP参照系统的多普勒频

率为无保护间隔参照系统的 ( ) ( )2M N M N N+ + + ，即无保护间隔系统的多普勒

频率为 100Hz和 30Hz时 ZP参照系统的多普勒频率分别为 71.4Hz和 21.4Hz。 

 图 5.21~图 5.24画出了时变信道下的系统误码性能对比。纵轴为信噪比，横

轴为多次仿真解码后的平均误码率。 
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图 5.21多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，DVB-T便携信道，fd=30Hz） 
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图 5.22多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，DVB-T便携信道，fd=100Hz） 
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图 5.23多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，2个历史估值，SFN信道，

fd=30Hz） 
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图 5.24多块连续迭代处理稳态 BER性能（QPSK，2个历史估值，SFN信道，

fd=100Hz） 
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 由图 5.21~图 5.24可看出：在较短的 DVB-T便携信道下，多普勒频率 30Hz

时系统性能和静态信道时相同，多普勒频率 100Hz 时，无保护间隔系统性能略

有下降。在较长的 SFN 信道下，时变信道的性能劣于静态信道时的性能，多普

勒频率越大，则性能下降约多。总结出时变信道下无保护间隔系统相对 ZP参照

系统的性能损失情况，列于表 5.4。 

表 5.4测试系统相对参照系统性能损失情况汇总—时变信道 

 
OFDM+OFDM 

QPSK，30Hz 

OFDM+SC 

QPSK，30Hz 

OFDM+OFDM 

QPSK，100Hz 

OFDM+SC 

QPSK，100Hz 

DVB-T信道 可忽略 可忽略 1dB 1dB 

SFN信道 hist2 <1dB 3dB 性能平台 2.5dB 

总的说来，多普勒频率越大，信道越长，则无保护间隔系统越难逼近 ZP参照系

统，多普勒频率越小，信道越短，则逼近的越好。在本章所考虑的从实际中抽象

出的大多数场景下，总可以找到一种无保护间隔 PABT系统可以工作，并且性能

接近 ZP参照系统。纵观上面的仿真会发现，固定导频的单载波系统性能好于导

频可变的 OFDM 系统，付出的代价是，均衡复杂度的提高，和对于导频的额外

“不变”约束。 

5.4.4 迭代干扰消除仿真研究小结 

 这里仿真研究了无保护间隔系统的单块内迭代算法的性能，以及多块连续处

理算法的收敛特性，静态及时变信道下的稳态性能，并且与带有 ZP保护间隔的

参照系统作了对比。这里消除数据对导频的干扰时使用的是解码前的数据符号硬

判决值，因此算法十分利于工程实用。 

 研究发现，仅靠单块内部迭代，无保护间隔系统很难逼近 ZP 参照系统的性

能。采用多块连续处理，在绝大多数情况下无保护间隔系统都是可工作的（误码

率随信噪比升高下降迅速，无性能平台），而且其中的大多数情况下无保护间隔

系统均可很好的逼近 ZP 参照系统（具体情况统计参见表 5.3、表 5.4）。无保护

间隔系统可在开机后 20~50 个接收块时间内进入稳定状态。对应本章的仿真参

数，该时间约为 4.8~12ms，对于广播电视系统中用户接收机从一个频道切换到

另一个频道来说已足够快。本章中的误码性能统计无论是静态信道还是时变信道
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均从 50个块之后开始。 

5.5 接收机同步算法 

 前面所研究的信道估计，均衡与迭代处理，均假设接收机已经知道接收信号

中导频与数据的确切位置，因而可以任意截取算法所需要的信号段。实际当中接

收机首先需要做的就是定位接收信号中导频与数据的位置。由于一般发送信号的

帧结构固定，因此只需定位出导频位置即可。我们设计的 PABT系统中发送的导

频信号为 m序列或者由频域 m序列生成的 OFDM符号，因此导频信号具有很好

的相关性，第三章的信道估计算法也用到了导频信号的相关特性：较强的相关峰

表示了强传播路径。从第三章信道估计后处理算法的分析中我们看到，实际多径

信道的能量一般都较为集中，因此相关输出的相关峰也会较为明显。利用导频信

号的上述特性，可以得到两种同步方法：本地滑动相关同步算法；可用于固定导

频的延迟相关同步算法。 

5.5.1 本地滑动相关同步算法 

 该算法与第三章 PN滑动相关信道估计算法类似，在信道估计算法中假设接

收机已知导频起始位置，因此接收机本地 PN序列直接从外来 PN序列起始位置

开始相关。接收机同步前，由于未知外来导频信号起始位置，因此用本地导频信

号从外来信号的任意位置开始向后连续滑动相关，当相关输出足够大时，则认为

找到了导频信号起始位置。设外来信号流采样序列为 ib，本地导频序列为 jp ，

连续滑动相关输出的绝对值为为： 

1
*

0

N

i i j j
j

c b p N
−

+
=

 
= ⋅ 

 
∑  (5.11) 

其中本地导频序列 ip可以为m序列或频域m序列生成的OFDM符号，长度为N。 

 图 5.25和图 5.26分别为 PN 导频和 OFDM导频时在 SNR=8dB、DVB-T 便

携信道下的相关输出，横轴为采样点标号，纵轴为相关输出绝对值。两系统中数

据均为与导频等功率的 QPSK单载波方式，且无保护间隔，基带采样率 7.56MHz，

导频长 511，数据长 2048。从图中我们看到通过寻找相关峰最大值可方便的定位
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导频位置。 
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图 5.25 PN导频滑动相关输出，DVB-T便携信道，SNR=8dB 
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图 5.26 OFDM导频滑动相关输出，DVB-T便携信道，SNR=8dB 
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5.5.2 延迟相关同步算法 

 对于导频固定的 PABT 系统，除了可用 5.5.1 中的滑动相关同步法之外，还

可以用延迟相关同步法来找到导频位置。这类似于文献[98]中利用循环前缀的同

步方法，由 5.2.3.1 的分析我们也看到，导频固定时由数据和后面的导频构成的

发送块 ku 相当于带有等效循环前缀 p。设外来信号流采样序列为 ib ，延迟相关的

算法如下： 

( )

1
*

0

N

i i j i j M N
j

c b b N
−

+ + − +
=

 
=  

 
∑  (5.12) 

其中，M为数据长度，N为导频长度。 

 图 5.27和图 5.28分别为 PN 导频和 OFDM导频时在 SNR=8dB、DVB-T 便

携信道下的延迟相关输出，横轴为采样点标号，纵轴为相关输出绝对值。两系统

中数据均为与导频等功率的 QPSK 单载波方式，且无保护间隔，基带采样率

7.56MHz，导频长 511，数据长 2048。从图中我们看到通过寻找延迟相关输出的

最大值也可以确定导频位置 
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图 5.27 PN导频延迟相关输出，DVB-T便携信道，SNR=8dB 
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图 5.28 OFDM导频延迟相关输出，DVB-T便携信道，SNR=8dB 

5.5.3 同步算法小结 

 上面我们给出了两种同步方法，并通过仿真进行了验证。除了寻找接收导频

信号起始位置外，接收机还应进行定时和载波频偏的估计、补偿与跟踪。这方面

已经有许多成熟的算法可以应用[96]-[98]，实际上两种同步方法得到的相关峰的相

位信息包含了定时和载波频偏信息。其实这种专为时变频率选择性衰落信道通信

所设计的通信系统对定时和载波频偏有一定的天然容忍能力：多径信号传播模型

中已经考虑到了延时为非整数倍采样点时的情况；带有多普勒频率扩散的信道本

身就会引入多普勒频偏。 

5.6 系统级仿真研究小结 

 在第三、四章对 PABT系统信道估计算法和均衡算法分别研究的基础上，本

章将信道估计算法，均衡算法，与迭代干扰消除算法相结合，研究了较为完整的

导频和数据时分的 PABT系统。基于第三、四章的研究结果，以及对现有导频数

据时分的 PABT 系统的分析，本章从众多可能的组合中挑选研究了两种新型系



北京大学博士学位论文  第 5章 导频数据时分的 PABT系统仿真研究 

 100

统：无保护间隔的“OFDM导频+OFDM数据”系统，和无保护间隔的“OFDM

导频+单载波数据”系统，并对 OFDM+OFDM 系统中的导频不加任何是否可变

的约束，对 OFDM+SC 系统的导频加以“不变”约束，以减少迭代处理步骤，

并提高系统性能。这两种 PABT系统属本文提出的新型块传输系统。 

 对这两种无保护间隔的 PABT系统，给出了单块内部迭代处理算法和多块连

续迭代处理算法。前者用于接收机刚开机时对第一接收块的处理，后者则用于对

第二及后续接收块的处理。本章还建立了带有 ZP保护间隔的参照系统，作为干

扰消除是否彻底的衡量标准。 

 本章的研究表明：只在单块内部迭代处理，则无保护间隔系统与 ZP 保护间

隔系统性能相去较远。采用多块连续迭代处理时，无保护间隔系统在大部分情况

下可逼近 ZP保护间隔系统，尤其是信道冲激响应较短，接收机存储的历史信道

估值超过 1个时。无保护间隔系统从刚开机到性能进入稳定状态需要一定的过渡

时间，此过渡时间大约需要 20~50个块，在本章系统的典型参数下约合 4.8~12ms。

无保护间隔系统可适应 130km/h的移动接收（800MHz频段，多普勒频率 100Hz）。

关于无保护间隔系统相比 ZP参照系统的性能损失情况汇总见表 5.5和表 5.6。 

表 5.5测试系统相对参照系统的性能损失情况汇总—静态信道  

 
OFDM+OFDM 

QPSK 

OFDM+SC 

QPSK 

OFDM+OFDM 

64QAM 

OFDM+SC 

64QAM 

DVB-T信道 可忽略 可忽略 可忽略 可忽略 

SFN信道 hist2 <1dB <1dB 可忽略 8dB 

表 5.6测试系统相对参照系统的性能损失情况汇总—时变信道 

 
OFDM+OFDM 

QPSK，30Hz 

OFDM+SC 

QPSK，30Hz 

OFDM+OFDM 

QPSK，100Hz 

OFDM+SC 

QPSK，100Hz 

DVB-T信道 可忽略 可忽略 1dB 1dB 

SFN信道 hist2 <1dB 3dB 性能平台 2.5dB 

 最后本章还研究了 PABT系统中的初始同步问题，给出了两种初始同步算法，

并通过仿真验证了算法的有效性。 

 本章中干扰消除时用到的数据估值为解码前硬判决值，因而复杂度较低，这

意味着本章的研究结果对于工程实践有重要的指导意义。 
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第6章 PP-OFDM系统 

6.1 引言 

 本章研究导频和数据频分的 PABT系统。由 PABT信号结构可知，该类系统

的典型形式为梳状导频 OFDM 系统，保护间隔最典型的形式为循环前缀，即最

传统的梳状导频 CP-OFDM系统。在 CP-OFDM系统中，导频和数据占有不同的

子载波，通过在时域引入循环前缀来消除数据块间的干扰，并维持子载波在多径

信道下的正交性，因此在接收端，导频和数据间无干扰，接收处理十分简单。 

 但 CP-OFDM系统的缺点也是显而易见的，时域上引入的循环前缀在接收机

进行信道估计和解调时被浪费，造成 CP-OFDM系统的功率效率不高。第 5章所

研究的导频和数据时分且无保护间隔的系统则避免了上述弊端：保护间隔内放入

导频达到对发射功率的充分利用；但代价是需要接收端进行迭代干扰消除操作。 

 在导频和数据频分的条件下，本章构建了一种新型梳状导频 OFDM 系统

—PP-OFDM。PP-OFDM的频谱利用效率保持和梳状导频 CP-OFDM系统相同，

但 PP-OFDM 系统中将 CP-OFDM 中的循环前缀替换为了 PP 信号，PP 信号是

OFDM符号中梳状导频的时域延续，因此 PP-OFDM也可看作这样一种系统：将

导频子载波贯穿于保护间隔和 OFDM 符号时间内，而数据子载波只存在于

OFDM符号时间内。PP信号在接收端可与 OFDM符号中的导频相干合并，从而

可将发送的导频总功率全部用于信道估计，避免了 CP-OFDM中循环前缀中导频

分量的浪费。除了 PC-OFDM，另外一种多见于文献的 OFDM系统—ZP-OFDM，

则为 PP-OFDM的特例。 

 本章第二节给出 PP-OFDM系统模型。第三、四节分分别给出 PP-OFDM信

道估计和均衡解调算法。第五节则对 PP-OFDM中的导频功率最优分配进行理论

研究，并且得到解析解。第六节给出 PP-OFDM初始同步算法。第七节为本章小

结。 



北京大学博士学位论文  第 6章 PP-OFDM系统 

 102

6.2 PP-OFDM系统模型 

6.2.1 PP-OFDM发送和接收处理概述 

多径

信道: h

发送

信息bit

编码,交织,

调制

接收

信息bit

信道

估计

频域均衡,

解调,判决

解交织,

解码

接收

IFFT
M-points

IFFT
N-

points
p

kS ksMUX

P⋅β

P⋅− 21 β

kD

P

P/S
ku

( ) 1M N− ×

1N ×

1M ×

P

发送

kb

( ) 1M N+ ×

 

图 6.1 PP-OFDM发送及接收处理框图 

 图 6.1画出了 PP-OFDM发送及接收处理总体框图。从图 6.1我们看到，发送

信息比特经过编码、交织和调制生成待发送的频域数据符号（图中的 kD ），在数

据符号中均匀的插入接收端已知的频域导频符号后，做 IFFT生成时域 OFDM符

号（图中的 ks ），至此生成时域 OFDM 符号的过程和普通 OFDM 系统

（CP/ZP-OFDM）相同。与普通 OFDM 系统不同的是，PP-OFDM 在与 OFDM

符号相邻的保护间隔内放置的既非循环前缀（CP）又非补零后缀（ZP），而是一

个仅由频域导频生成的较短的 OFDM符号，我们称之为 PP信号（Pilot Postfix）。

在后面我们将会看到，在接收端，承载了数据的较长的 OFDM 符号 ks 中的导频
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可以和保护间隔中的导频相干合并。 

 发送信号经过多径信道到达接收端，首先由信道估计模块根据发送的频域导

频完成信道估计，而后频域均衡、解调和判决模块根据信道估计模块提供的信道

信息完成相应操作，最后经过解交织和解码恢复发送的信息比特。 

6.2.2 PP-OFDM发送信号和接收信号模型 

 如图 6.1的发送部分所示，系统共包含M个子载波，其中有 N个导频子载波。

以第 k 段发射信号的生成为例（k=0,1,2…）：长为 N 的频域导频序列 P 和长为

M-N 的频域数据序列 kD 复接为长为 M 的频域序列 kS ，而后经 M 点 IFFT 生成

时域 OFDM符号 ks ，频域导频序列 P还经 N点 IFFT生成时域 PP信号 p，插入

到 OFDM符号后的保护间隔中。频域导频序列 P在和数据序列复接前须乘以功

率分配因子 β，在生成时域 PP信号前须乘以因子 21 β− ，以保证导频总功率不

变。这里对导频提出如下约束： 

 1) 总子载波数M，导频子载波数 N，导频间隔 G满足整数倍关系：G=M/N。 

 2) 导频须从第一个子载波位置开始插入。 

 3) 导频采用梳状形式（comb-type）[37]，即导频位置和内容不随 k 变化，因

此 P和 p无上标 k。 

 下面以 G=4为例，给出数据序列 kD ，导频序列 P，及复接后的序列 kS 的形

式：  

( )
( )

T

0 1 1

T

0 1 1

0 0 1 2 1 3 4 5 2

T
4 1 3 2 1

: , ...

: , ...

( , , , , , , , , ...
:

... , , , , )

k k k k
M N

N

k k k k k k

k

k k k k
M N N M N M N M N

D D D

P P P

P D D D P D D D P

D P D D D

β β β

β

− −

−

− − − − − − − − −










D

P

S

 (6.1) 

其中上标 T表示矩阵转置。时域 OFDM符号 ks 和后缀信号 p的生成可用下式表

示： 





⋅−=

=

PFp

SFs
H2

H

1 N

k
M

k

β
 (6.2) 
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其中 MF 和 NF 为归一化的M点和 N点 FFT矩阵，以 MF 为例，其 m行 i列元素为：









⋅⋅⋅−

M
im-jM

π2
exp21 ；上标 H表示共轭转置， H

MF 和 H
NF 是 IFFT矩阵。为叙述方

便，将 1M × 维矢量 ks 和 1N × 维矢量 p合为一个 ( ) 1M N+ × 矢量 ku ： 

H

2 H1

kk
Mk

Nβ

  
 = =    − ⋅   

F Ss
u

p F P
 (6.3) 

其中矩阵中的虚线表示矩阵的分块。不难看出，当 1β = 时系统退化为 ZP-OFDM

系统。 

 ku 经串/并变换送往信道，其中前 M 个样点为 OFDM 符号，后 N 个样点为

PP。如果需在系统中引入虚拟子载波，则只需令频域序列 kS 中相应项恒为零即

可，若该项为导频，则还需令频域导频序列 P中相应项恒为零。 

ks 1+ks

∗p h k ∗s h ∗p h 1k + ∗s h

k k= ⊗b u h

ku

 

图 6.2 PP-OFDM发送接收信号模型 

 图 6.2画出了发送接收信号模型。由于这里采用的为梳状导频，即频域导频

的频点位置和内容不随 k变化，而时域 PP信号恰是直接由频域导频变换得到，

因此所有保护间隔中的 PP信号均相同。因此 ku 相当于带有等效循环前缀，该循

环前缀即前一个块 ku 中的导频 p。由于循环前缀的存在，在接收端可以得到 ku 与

信道冲激响应循环卷积形式的接收信号，将此信号记作 kb ： 

 k k k
M N+= ⊗ + = +b u h w C u w  (6.4) 

其中 w 为 AWGN（加性白色高斯噪声）向量，方差为 2σw ； M N+C 为

( ) ( )M N M N+ × + 循环卷积矩阵，由信道冲激响应 h中的元素按如下方式构成： 
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0 1

0

0

1 0

0
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0 0

L
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L

L

h h

h h

h

h

h

h

h h

 
 
 
 
 

=  
 
 
 
 
 

C

M M M M

M M M M M

M M O M M M

M M O M M M

M M O M

M M O M M

M O M

 (6.5) 

对于梳状导频 OFDM 系统，由于单块内已插入足够的导频，因此信道估计、均

衡检测均可对单块处理完成，我们接下来将略去块上标 k。 

6.3 PP-OFDM信道估计算法 

 基于本章的后缀信号设计，在接收端可方便的将 OFDM 符号中的导频和保

护间隔中的导频相干合并，而后进行信道估计。合并可以简单的用剪切接收信号

b中的长为 N的后缀部分（PP信号）并将它叠加到 b中承载数据的 OFDM符号

起始处来实现，即所谓“剪切相加”操作，如图 6.3所示。 

∗p h k ∗s h ∗p h

k k= ⊗b u h

k ⊗s h

⊗p h

1k + ∗s h

kz

 

图 6.3 PP-OFDM发送接收信号模型 

 由图 6.3，剪切相加得到一段长为M的信号 z，它可看作两部分信号的混合，

第一部分为 OFDM符号 s与 h的循环卷积；第二部分为后缀 p与 h的循环卷积

再补零到和 OFDM符号等长。剪切相加的过程可写为对接收信号 b左乘矩阵Φ，

考虑式(6.4)：  M N+= +b C u w，得： 

( )
( )  1

 
NN

M M N M
M N

+
− ×

  
= = = + = + +        

C pI
z I b Φb Φ C u w C s Φw00

 (6.6) 

其中 MC 和 NC 分别为M M× 和 N N× 的循环卷积矩阵，由信道冲激响应 h 按式



北京大学博士学位论文  第 6章 PP-OFDM系统 

 106

(6.5)的方式构成。对剪切相加结果 z做 FFT变换，得到频域信号 Z： 

( )

( ) ( ) ( )1 2 3

  1

N

M M M M M
M N− ×

 
= = + + = + + 

 
 

C p
Z F z F C s F F Φw Z Z Z

0
 (6.7) 

频域信号 Z由三项合成：第一项来自 OFDM符号，第二项来自导频后缀 PP，第

三项为噪声。下面对三项做逐项分析： 

1) Z的第一项 ( )1

M M=Z F C s（考虑到(6.2)： H
M=s F S）： 

( ) ( )1 H
0 1 1diag , ...  M M M M M MH H H −= = =Z F C s F C F S S  (6.8) 

其中 diag(.)表示由括号中元素做对角元的对角阵，它由循环卷积矩阵左乘 FFT

矩阵和右乘 IFFT 矩阵得到： ( ) H
0 1 1diag , ... M M M MH H H − = F C F ； mH 为信道频域响

应： 

0

2
exp  

L

m l
l

H h j m l
M

π

=

 
= ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ 

 
∑ ；m=0,1…M-1 (6.9) 

由式(6.1)，发送频域序列 S 中导频位置上的信号为 nPβ ，因此 ( )1
Z 的导频分量

( )1

m nGZ = 为： 

( )1

nG nG nZ H Pβ= ⋅ ⋅ ；n=0,1…N-1 (6.10) 

2) Z 的第二项 ( )

( )

2

  1

N

M M
M N− ×

 
= = 

 
 

C p
Z F F q0 。将补零的循环卷积接收导频

( )   1

N

M N− ×

 
 
 
 

C p

0
记做 ( )

T

0 1 1, ... ,0...0Nq q q −=q ，q的前 N个元素来自后缀 PP和信道的循

环卷积 NC p，后M-N个为零。 ( )2Z 的各频域份量计算如下： 

( ) ( )
1

2

0

2
1 exp

N

m i
i

Z M q j m i
M

π−

=

 
= ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ 

 
∑ ；m=0,1…M-1 (6.11) 

其中导频分量 ( )2

m nGZ = 为： 

( ) ( )

( )

1
2 1 2 1 2

0

0 1 1

2
1 exp

FFT , ...

N

nG i n
i

N

Z G N q j n i G Q
N

q q q

π−
− −

=

−

 
= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ = ⋅ 

 
∑

144444424444443

；n=0,1…N-1 
(6.12) 

nQ 为 ( )
T

0 1 1, ... Nq q q − FFT 变换的第 n 个分量，向量 ( )
T

0 1 1, ... NQ Q Q −=Q 可计算如下
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（考虑到 ( )
T

0 1 1, ... Nq q q − 即为 NC p，和式(6.2)： 2 H1 Nβ= − ⋅p F P）： 

( )2 H 21 1 diagN N N N Nβ β ′= = − ⋅ = − ⋅Q F C p F C F P H P  (6.13) 

上式的分量形式为： 

21n n nQ H Pβ ′= − ⋅ ⋅ ；n=0,1…N-1 (6.14) 

其中 nH ′为频域分辨率为 N时的频域响应： 

0

2
exp

L

n l
l

H h j n l
N

π

=

 ′ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ 
 

∑ ；n=0,1…N-1 (6.15) 

在 G=M/N条件下有 n nGH H′ = 。结合式(6.12)和式(6.14)， ( )2
Z 的导频分量 ( )2

m nGZ = 为： 

( )2 1 2 2 1 2 21 1nG n n nG nZ G H P G H Pβ β− −′= ⋅ − ⋅ ⋅ = ⋅ − ⋅ ⋅ ；n=0,1…N-1 (6.16) 

3) Z的第三项 ( )3

M=Z F Φw为信道 AWGN经剪切相加后变换到频域， ( )3Z 导频

位置上的噪声 ( )3

m nGZ = 依然为不相关的高斯噪声，但方差由
2σw变为 ( )1 21 G σ−+ w。导

频位置上的噪声仍然互不相关是因为：剪切相加的两段信号的长度比例与导频间

隔相对应。方差变大是由于：剪切相加使 OFDM 符号时间内的噪声功率增为原

来的 ( )11 G−+ 倍，根据帕塞瓦尔定理，变换到频域后噪声功率也增为原来的

( )11 G−+ 倍。 

 综合上述分析（由式(6.10)和式(6.16)以及对噪声的分析），得剪切相加后 FFT

输出的频域信号 Z的导频分量 m nGZ = ： 

( ) ( ) ( ) ( )1 2 3 1 2 21nG nG nG nG nG n nGZ Z Z Z G H P Wβ β−= + + = + ⋅ − ⋅ ⋅ + ；n=0,1…N-1 (6.17) 

由上式我们看到，两部分导频信号已经相干合并了，其中 nP为发送频域导频符号，

nGH 为信道频响，( )1 2 21Gβ β−+ ⋅ − 为导频合并系数， nGW 为方差 ( )1 21 G σ−+ w的

频域噪声。 

 导频得以相干合并的物理解释如下：频域信号 Z的第一项为发送频域符号块

S与信道增益相乘的结果。第二项为将后缀 PP与信道的循环卷积 NC p补零到原

长的 G倍再做 FFT 的形式，由补零 FFT 的性质可知 PP 中的频域导频符号将出
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现在 FFT 输出结果中间隔为 G的那些位置上，而那些位置上正是第一项中的接

收导频分量，即 S中的频域导频符号与信道频响的乘积，这些导频与 PP中的导

频同源，因而这两部分导频得以相干合并。 

 由式(6.17)可计算合并后的导频信噪比： 

( ) ( )( )
2

2pilot 1 2 2 2 1 2SNR 1 1nGG H Gβ β α σ− −= + ⋅ − ⋅ ⋅ + w ；n=0,1…N-1 (6.18) 

其中
22

nPα = ，表示单个频域导频符号能量。 

 根据式(6.17)进行信道估计可分为下面两步： 

1) 计算导频位置的信道初步估值： 

( )( )1 2 21nG nG nH Z G Pβ β−= + ⋅ − ⋅
)

；n=0,1…N-1 (6.19) 

2) 通过插值得到所有子载波位置的信道估值。由于导频为等间隔安插，可方便

的采用变换域插值来得到信道估值。先对式(6.19)导频位置的信道估值进行 IFFT

得到时域冲激响应估值： 

( )( )
 T

1 2 H
0 1

ˆ , ...N G N G
N H H H−

−
=h F

) ) )
 (6.20) 

对 ĥ进行不同点数的 FFT变换可得到各种分辨率的频域响应： 1

ˆ
ˆ 1 NN

 
= ⋅  

 
 

h
H F

0
。 

冲激响应估值误差向量 ˆ-=e h h的自相关矩阵为（综合考虑式(6.17)、(6.19)和

(6.20)）： 

( )( )( ) ( ) ( )
2H

1 1 2 2 1 2 2ˆ ˆE - - 1 1 NN G Gσ α β β− − −  
= = ⋅ + + ⋅ − ⋅  

  
ee wR h h h h I  (6.21) 

冲激响应估值均方误差（MSE）： 

( ) ( ) ( )
2

2 1 1 2 2 1 2 2trace 1 1N N G Gσ σ α β β− − − 
= = ⋅ + + ⋅ − 

 
e ee wR  (6.22) 

6.4 PP-OFDM均衡解调算法 

 由于接收信号 b 为发送块 u 与信道冲激响应的循环卷积形式（式(6.4)）：

 M N+= +b C u w，因此可方便的对 b做频域“准”MMSE均衡，得到发送信号 u

的估值 û，而后对取出 û的前M个样点，即发送 OFDM符号的估值 ŝ，对 ŝ进行
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FFT变换即得到发送的频域数据。 

 对 b做 FFT得频域信号 B： 

( )0 1 1diag , ...M N M N M N M N M N M N M NH H H+ + + + + − + +
′′ ′′ ′′= = + = +B F b F C u F w F u F w  (6.23) 

可见频域信号 B为发送时域信号 u的 FFT变换与信道频响乘积的形式。上式再

次用到循环卷积矩阵的性质： ( ) H
0 1 1diag , ... M N M N M N M NH H H + − + + +
′′ ′′ ′′ = F C F ，其中M+N

维信道频响 ( )0 1 1, ... M NH H H + −
′′ ′′ ′′ 可由式(6.20)信道冲激响应估值 ĥ作 M+N点 FFT 得

到： 

( ) ( )
 T 1 2

0 1 1

1

ˆ
, ... M N M N

M

H H H M N+ − +

×

 
′′ ′′ ′′ = +  

 
 

h
F

0
 (6.24) 

令 ( )0 1 1diag , ... M NH H H + −
′′ ′′ ′′=H ，对 B 做频域 ZF 或“准”MMSE 均衡（和第四章

研究的均衡类似，这里的频域均衡也为将频域信号自相关矩阵近似为对角阵的近

似MMSE均衡）再经 IFFT变回时域得发送信号 u的估计： 

( )

H 1

1H H H 2

; ZF
ˆ

; MMSE

M N

M N σ

−
+

−

+


= 

+ ⋅ w

F H B
u

F H HH I B
 (6.25) 

由式(6.3)

H

2 H1

M

Nβ

  
 = =    − ⋅   

F Ss
u

p F P
，对 û的前M个采样点作 FFT可得到发送频域

序列估值： 

( )ˆ ˆ
M M N×=S F 0 u  (6.26) 

对 Ŝ中的数据符号解映射、解交织和解码，可得到其上承载的信息比特。 

6.5 PP-OFDM导频功率最优分配 

 本节研究的问题为：在设计 PP-OFDM系统时，如何在总功率一定的约束下

确定最佳的导频功率和数据功率。本节将首先从一个简单的局部角度，研究导频

总功率在保护间隔和 OFDM符号之间的分配（6.5.1），接着从全局的角度，研究

总功率在导频和数据间的分配以及导频功率的内部分配（6.5.2）。最后给出一种

结合了两个角度的较为实用的功率分配方法。 
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6.5.1 从信道估计角度：导频功率的内部分配 

 从 PP-OFDM的系统框图我们看到，总导频功率通过功率分配因子β分配到

时间上不重叠的两部分之内：OFDM符号和 PP信号。这两部分导频功率在接收

端可以相干合并，如何确定最佳的β以使接收端获得最佳的合并增益是本小节要

研究的问题。我们将这种 PP-OFDM特有的导频总功率内部分配问题称为第二层

次的功率分配。对于所有包含导频的系统都存在导频总功率和数据总功率的最优

比例问题，这种经典功率分配问题我们称之为第一层次的功率分配[112]、[113]。在

PP-OFDM系统中既存在第一层次的功率分配，又存在第二层次的功率分配，而

经典 CP/ZP-OFDM系统中则只存在第一层次的功率分配。 

 当发射导频总功率一定时，接收导频信噪比越高，则信道估值越精确，因此

在寻找第二层次的导频功率分配时，我们提出接收导频信号信噪比最大的优化准

则。将接收导频信号信噪比式(6.18)重新写出： 

( ) ( )( )
2

2pilot 1 2 2 2 1 2SNR 1 1nGG H Gβ β α σ− −= + ⋅ − ⋅ ⋅ + w ；n=0,1…N-1 (6.27) 

 当 ( )1G Gβ = + 时，导频信噪比取得最大值
2 2 2

nGH α σ⋅ w，其中
22

nPα = 为

单个频域导频符号能量。当 β取最优值时，OFDM 符号内的导频幅度和保护间

隔内的导频幅度相同，导频在整个时域上为恒功率连续信号。这是符合最大比合

并原则的：最大比合并要求支路合并系数正比于支路信噪比，我们采用的“剪切

相加”相当于时域两支路（两支路分别为 OFDM 符号和保护间隔）合并系数为

1，因而要求支路信噪比相同，在噪声功率相同时，即要求导频功率相同。 

 实际上，ZP-OFDM 是 PP-OFDM 在 1β = 时的特例，当 1β = 时式(6.3)中 PP

后缀信号 p变为全零序列，式(6.17)中的接收导频分量将只包含 OFDM符号中的

导频，接收导频信号信噪比将变为： ( )( )2 2 1 21nGH Gα σ−⋅ + w ，相比式(6.27)的最

大值
2 2 2

nGH α σ⋅ w，ZP-OFDM有 ( )1
1010 log 1 1dBG−+ ≈ 的接收导频信号信噪比损

失。 

 对于 CP-OFDM，频域传输信号表示形式为： 
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m m m mZ H S W= ⋅ + ；m=0,1…M-1 (6.28) 

其中 m 为子载波下标， mS 为频域发送信号， mY 为频域接收信号， mH 为信道频

响， mW 为频域噪声。CP-OFDM 在接收时无需剪切相加操作，噪声能量不会增

大， mW 的方差仍保持和时域 AWGN 的方差相同，为 2σ w。由于 CP-OFDM 的循

环前缀（长度为 OFDM符号的 1/G）中也包含和 OFDM符号中导频等功率的导

频（导频功率分布上和 PP-OFDM相同），因此当设定 CP-OFDM与 PP-OFDM导

频总功率相同时，CP-OFDM频域插入到数据中的导频符号也应和 PP-OFDM频

域插入到数据中的导频符号相同，均为 β ⋅ P，即 ( )2 2 2 2 11mS Gβ α α −= = + ，由

式(6.28)可得 CP-OFDM 的接收导频信号信噪比为 ( )( )2 2 1 21nGH Gα σ−⋅ + w ，和

ZP-OFDM 相同。可见当信道噪声大小和发送导频总功率相同时，CP-OFDM 相

比 PP-OFDM 也会有 ( )1
1010 log 1 1dBG−+ ≈ 的接收导频信号信噪比损失。直观来

讲，造成信噪比损失的原因是：CP-OFDM虽然在保护间隔中也有导频功率发送，

但是接收端无法进行有效的利用。 

 综上所述，只要将 PP-FDOM导频总功率合理在内部分配，则发送相同导频

功率时，PP-OFDM相比 CP/ZP-OFDM可获得更高的接收导频信噪比，因而信道

估值将更加精确。PP-OFDM的这种较高的导频功率使用效率，使得它无需发送

和 CP/ZP-OFDM一样多的导频功率，即可以从总功率中分配更多的功率给数据，

从而 PP-OFDM可以具有更好的数据解调性能。从上面的分析也看出，随着保护

间隔比例的缩小，PP-OFDM的导频信噪比增益 ( )1
1010 log 1 G−+ 也将变小。 

6.5.2 从系统性能角度：导频功率的二维最优分配 

 上小节仅从信道估计的角度出发，得到了导频总功率的内部分配。由于

PP-OFDM中存在两个层次的功率分配，是一个二维最优分配问题，上小节得到

的仅是其中一维的最优解，而且是完全不考虑另外一维的情况下得到的，一般说

来并不满足全局二维最优解。本节我们将从考虑了信道估值误差的接收信号有效

信噪比出发，在导频和数据总功率一定的约束下（总信噪比一定），研究如何同
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时调整两维功率分配，以使接收信号有效信噪比最大。 

 这里约束条件为接收信号的总信噪比 SNR 一定，在信道平均功率增益归一

的条件下（接收机的 AGC使得这一条件近似满足），接收总信噪比 SNR等于发

送总功率（包括导频和数据）与信道噪声总功率之比。在只考虑一个块情况下，

功率之比可写为能量之比，SNR可计算如下：  

( )( ) ( )( )2 2SNR M N N M Nα σ= − + ⋅ + w  (6.29) 

上式假设频域数据符号平均能量为： ( )2
E 1mD = ，频域导频符号能量：

2 2
nP α= 。 

 接收信号中包含导频、数据与信道噪声，这里定义数据有效信噪比 FSNRE 为

数据功率与噪声功率之比。在 SNR 一定和接收机完全已知信道的情况下解调性

能取决于 FSNRE 。由于均衡解调算法所使用的信道估值存在误差，这会造成数据

有效信噪比的下降，可通过将信道估值误差折算为噪声的方法来求得数据的有效

信噪比。 

 由接收信号表达式(6.4)：  M N+= +b C u w，考虑信道估值误差后，可得到： 

( )ˆ ˆ ˆ   M N M N M N M N+ + + += + − + = + EFb C u C C u w C u w  (6.30) 

其中信道循环卷积矩阵估值 ˆ
M N+C 由真实循环卷积矩阵 M N+C 中的冲激响应 h 用

其估值 ĥ替代后得到。接收机已知的实际上是 ˆ
M N+C 而不是 M N+C ，将估值引起的

误差项 ( )ˆ  M N M N+ +−C C u和信道噪声 w 一起算作等效噪声 EFw ， EFw 的自相关矩

阵为： 

( ) ( ) ( )( ) ( )
H

H H Hˆ ˆE E  EM N M N M N M N+ + + += = − − +EF EF EFR w w C C uu C C ww  (6.31) 

考虑到式(6.3)：

H

2 H1

M

Nβ

 
 =
 − ⋅ 

F S
u

F P
，以及频域符号向量 S的构成（图 6.1、式(6.1)）：

EFR （式(6.31)）第一项计算如下： 
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( ) ( ) ( )( )( )

( )
( )

( )( )
( )

( )

{ {

H
1 H

2 2

H

2 2

2
 

2 2 2

ˆ ˆE  E

1

ˆ ˆE

1 1

1 diag

1...1,2...2,... ... ,

M N M N M N M N

M

M N
N N

M N M N M N M N

M

N

M NN

N N

G G
G G

G

β α

α β

σ

β α σ

+ + + +

+
×

+ + + +

+

= − −

   
  + − ⋅ 

    
≈ − −  

   
+ − − ⋅        

= ⋅ ⋅




+ − ⋅ ⋅ 



EF

e

e

R C C uu C C

I 0
I

0 0
C C C C

0 0

0 I

I

&

123
{

( )( ) ( )
 

2 2 2

 

... , 1,... 1, 2,... 2,...0...0

1 1 diag 1, 2,...,1,0,...,0,1,2...

M N

M N

N N N N N N

G G G G G G
G

M N G G

N N Nα β σ

+

+




− − − − 



− 

+ − − ⋅ ⋅ − −e

123 1442443 1442443

 

(6.32) 

上式是在假设信道冲激响应 h 中各元素相互独立情况下得到的， 2σ e 为式(6.22)

得到的信道估值MSE表达式。 EFR （式(6.31)）第二项 ( ) ( )2 H 2E M Nσ += = ⋅EF wR ww I 。

综合两项得： 

( ) ( ) ( )1 2 1 2
M Nσ += + = + ⋅EF EF EF EF wR R R R I  (6.33) 

考虑到发送信号 u中仅含 M-N个平均能量为 1的频域数据符号，根据 FSNRE 的

定义，有： 

( ) ( )SNR traceM N= −EF EFR  (6.34) 

 注意到在 6.4节中的均衡解调算法认为信道估值足够精确，h和 ĥ未加区分，

接受信号中的噪声认为只来源于信道噪声，实际上 6.4节的算法中应将考虑了信

道估值误差的等效噪声 EFw 作为噪声项，“准”MMSE 均衡算法中所需的噪声统

计特性应取本节计算的 EFR 。 

 根据 FSNRE 的表达式(6.34)、 EFR 的表达式(6.33)、信道估值MSE表达式(6.22)
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和 SNR约束式(6.29)，可得 FSNRE 和 SNR有如下关系： 

( )
( ) ( )( )

2
2

22
2 2 2

1
SNR SNR

1 1 1

GG

G G G

α γ

α α γ γ α

+−
= ⋅ ⋅

− + + + + − +
EF  (6.35) 

其中
21 β

γ
β

−
= 。由式(6.35)我们看到，在总信噪比 SNR一定的情况下，有效信

噪比 FSNRE 只与保护间隔比例 G、保护间隔内的导频功率与 OFDM 符号内的导

频功率之比 2γ 和单个频域导频符号能量大小 2α 有关。由于我们令单个频域数据

符号平均能量归一， 2α 实际上完全决定了第一层次功率分配。 2γ 决定了

PP-OFDM特有的第二层次功率分配。 

 式(6.35)在
 SNR

0
 α γ

∂
=

∂ ∂
EF 时取得最大值，这实际上是寻找二维优化曲面的顶点

问题。式(6.35)的解析解较难求得，图 6.4给出一个式(6.35)表示的曲面数值计算

实例，将 SNR和 G当作参数：SNR=9dB，G=4。其中底面两坐标轴分别为以 dB

为单位的 2γ 、 2α ，纵轴为有效信噪比 FSNRE 。由图 6.4我们看到，同时调整 2γ 、

2α 可使 FSNRE 最大。 
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图 6.4 有效信噪比最大化二维优化曲面 

6.5.3 导频功率分配的两个一维次最优解 

 如果按照图 6.4的方式搜索二维最优解，则数值计算的量较大。下面给出两

种首先按照一定准则确定其中一维，后只对另一维进行优化搜索的方法。 

 次优一维搜索方法一：固定导频功率内部分配，优化导频总功率和数据总功

率比。 

1. 按照 6.5.1节中仅从信道估值角度出发得到的导频功率内部分配解确定 2γ 。

6.5.1节中所得的分配解为： ( )1G Gβ = + ，因此
21 1

G

β
γ

β

−
= = 。 

2. 在 2γ 和参数 SNR、G 已确定的情况下，按照 FSNRE 的表达式(6.35)搜索使

FSNRE 最大的
2α  

 次优一维搜索方法二：固定 OFDM符号平均功率为 1，调整 PP信号大小。 

1. 约束 OFDM 符号对应的频域符号块中的单个导频符号能量和单个数据符号
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平均能量相同，均为 1，即 ( )22 2 E 1mDβ α = = 。结合
21 β

γ
β

−
= ，可从 FSNRE

的表达式(6.35)消去 2α 。 

2. 根据已消去 2α 的 FSNRE 表达式，搜索使 FSNRE 最大的
2γ 。 

表 6.1列出了采用二维最优搜索和两种一维次优搜索方法的结果。 

表 6.1各种搜索方法结果对比 

 二维最优搜索 次最优一维搜索 1 次最优一维搜索 2 

G=2 

2α  (dB) -3.01 -3.01 0.49532 

2γ  (dB) -3.01 -3.0103 -9.179 

G=4 

2α  (dB) 0.88 0.88 0.93982 

2γ  (dB) -6.021 -6.0206 -6.169 

G=8 

2α  (dB) 3.451 3.451 1.7119 

2γ  (dB) -9.031 -9.0309 -3.159 

G=16 

2α  (dB) 5.485 5.485 2.9369 

2γ  (dB) -12.041 -12.041 -0.148 

由上表我们看到，随着保护间隔比例的减少，所需的最优导频总功率逐渐变大。

由 6.5.1的分析我们知道，保护间隔比例越小则合并带来的信噪比增益越小，也

就越接近不使用 PP的情况，因此需要较大的导频功率。从表中我们也看到次优

搜索方法 1 和二维最优搜索是等价的。注意到搜索方法 1 是先使 2γ 满足合并增

益最大的解析解（保证对导频功率利用效率最大），而后搜索 2α 使 FSNRE 最大，

而二维最优搜索是同时搜索 2γ 、 2α 使 FSNRE 最大。两种搜索方法得到的
2γ 、 2α

相同，这说明保证对导频功率的最大利用效率是保证数据有效信噪比最大的必要

条件。此后描述的 PP-OFDM系统若无特殊说明均采用次优搜索方法 1得到系统

功率配置参数。次优搜索方法 2与前两种搜索方法所得结果距离较远，这说明对

于 PP-OFDM来说，首先固定 OFDM符号，只靠调整 PP信号大小的方法在一般
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情况下不可取。 

6.6 PP-OFDM的同步 

 对 OFDM系统来说同步首要是找到 OFDM符号的起始位置，而后接下来的

FFT以及其他操作才有意义。由于我们设计的 PP是接收机已知的信号，因此可

用接收机本地产生的 PP信号和输入信号作相关来定位 OFDM符号的起始位置。 

设接收信号时间序列为 ib，接收机本地产生的 PP信号序列为 jp ，序列 jp 与接收

信号做相关的输出的绝对值为： 

1
*

0

N

i i j j
j

c b p N
−

+
=

 
= ⋅ 

 
∑  (6.36) 

 图 6.5上半图给出了一个相关输出的例子（横轴为采样点，纵轴为相关输出）：

M=2048，G=4，N=512，频域导频序列为 512长的M序列。由图 6.5，在 2048+512

长的接收信号
kb 范围内出现了 5个相关峰，不但本地 PP与输入 PP产生相关峰，

本地 PP与输入 OFDM符号也产生相关峰，因此相关峰存在位置歧义性。歧义性

产生的原因为：PP 由导频序列 IFFT 得到，而 OFDM 符号中的导频时域信号是

由频域导频序列以 4为间隔插入频域后做 IFFT得到（ kS 中的导频符号），由 FFT

的性质，OFDM符号中的导频信号将是 PP 信号的周期延拓，因此本地 PP 也会

与 OFDM符号中的导频时域信号产生相关峰。 

 由于 OFDM符号中既含导频又含数据，而 PP信号中只有导频，由前面关于

导频功率分配的讨论可知，最佳分配要求 PP信号的功率和 OFDM符号中的导频

功率相同，因此可检测输入信号平均功率的大小变化来消除相关峰位置歧义性。

输入信号平均功率可计算如下： 

1
*

0

N

i i j i j
j

d b b N
−

+ +
=

 
= ⋅ 

 
∑  (6.37) 

接收机发现相关峰的时，若 id 的值此时也小于某预设门限，才判定该相关峰有效，

图 6.5下半图画出了输入信号平均功率随时间的变化（横轴为采样点，纵轴为平

均功率），选取平均功率门限 1.65（假设信道平均功率增益已由接收机 AGC 归

一化），即图 6.5下半图水平虚线位置，则可在上半图中确定唯一的一个相关峰。
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图 6.6给出了 SUI6多径信道（表 6.2）下的同步输出，系统采样间隔 7.5MHz，

接收机存在 1/2 采样周期偏差和 50Hz频偏，可见该同步方法仍然有效。本小节

内容的目的是同步的功能性验证，其他小节都不考虑同步问题，均假设已理想同

步。 

表 6.2 SUI6信道模型 

 路径 1 2 3 

SUI-6 
时延（us） 0 14 20 

功率增益（dB） 0 -10 -14 

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1
AWGN channel; SNR=5dB

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
1

1.5

2

2.5

 

图 6.5 AWGN信道，SNR=5dB同步功能验证 
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图 6.6 SUI6多径信道，SNR=5dB，存在定时和载波频偏时同步功能验证 

6.7 误码性能仿真结果 

 为了研究 PP-OFDM系统，我们构建了和 DVB-T[8]标准中 2K模式相似的三

种 OFDM系统：PP/ZP/CP-OFDM，三系统的子载波总数，导频子载波数，导频

子载波间隔，保护间隔，编码交织调制方式均保持一致，以便对比。我们选取了

COST207典型城市信道（TU）（表 6.3），广播电视单频网信道（SFN）（表 6.4）

两种具有代表性的多径信道[70]、[93]来进行仿真测试。其它仿真条件如下： 共 2048

子载波；512导频子载波；1/4保护间隔；基带采样率 7.5MHz；频域数据符号采

用格雷映射 QPSK调制；信道编码采用 DVB-T中的 1/2码率，约束长度 7，[171 

133]卷积码；交织采用 DVB-T 中的内交织方案（需对这里的子载波数目安排作

相应调整）；接收机先作信道估计，而后根据信道估值做频域准“MMSE”均衡

和数据符号检测、解调解交织解码。由于导频图样为 comb-type[37]，接收操作可

根据单个 OFDM 符号进行；PP-OFDM 采用前面讨论的最优功率分配；

CP/ZP-OFDM 的第一层次功率分配（导频总功率数据总功率最佳比例）通过仿

真搜索最优（每信噪比点分别搜索），以便各系统公平横向对比；ZP-OFDM 为
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PP-OFDM 中 1β = 时的特例，接收方法完全同 PP-OFDM；CP-OFDM 采用最传

统的MMSE频域均衡解调算法[9]。 

表 6.3 COST207典型城市信道（TU） 

路径 1 2 3 4 5 6 

时延（us） 0 0.2 0.5 1.6 2.3 5 

功率增益（dB） -3 0 -5 -6 -8 -10 

表 6.4单频网（SFN）信道特性 

路径 1 2 3 

时延（us） 0 19 52 

功率增益（dB） 0 -5 -1 

 图 6.7、图 6.8给出了 TU、SFN信道下的 BER仿真结果。我们看到 PP-OFDM

相比CP-OFDM的性能增益在 1~1.5dB左右，相比 ZP-OFDM的性能增益在 0.5dB

左右。这是因为：虽然 ZP-OFDM 的信道估计性能和 CP-OFDM 相同，但由于

ZP-OFDM观测信号矢量维度多于 CP-OFDM（ZP-OFDM的频域均衡为M+N点，

CP-OFDM为M点），均衡系数向量具有更多可选择的维度，因而均衡效果更好，

BER更低。PP-OFDM均衡点数和 ZP-OFDM相同，但 PP-OFDM信道估计性能

优于 ZP-OFDM，因此 PP-OFDM的 BER比 ZP-OFDM更低。 
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图 6.7 TU信道误码性能对比 
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图 6.8 SFN信道误码性能对比 
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6.8 PP-OFDM小结 

 本章所研究的 PP-OFDM 系统属导频和数据频分的 PABT 系统，与传统的

CP-OFDM均属于梳状导频 OFDM系统。针对 CP-OFDM中循环前缀能量被浪费

的缺点，PP-OFDM系统通过将 CP替换为 PP信号达到了无能量浪费的目的，因

此 BER性能比 CP-OFDM更好，同时 PP-OFDM保持了和 CP-OFDM同样的数

据传输效率，而且同样无需干扰消除。 

 本章较详细的从理论上研究了 PP-OFDM系统中的导频功率分配问题，提出

了导频功率分配的两个层次：导频总功率和数据总功率的分配；导频总功率在

OFDM 符号和保护间隔之间的分配。从信道估计角度出发，本章给出了导频功

率内部分配（第二层次）的解析解，此解可保证系统对导频功率的利用效率最大。

从接收数据有效信噪比出发，本章给出了导频功率分配的二维优化方程解析形

式。接着用数值方法研究了导频功率分配二维最优解。研究表明二维最优解的其

中一维“导频功率内部分配”的解与仅从信道估计出发得到的导频功率内部分配

解相同。这意味着，对于 PP-OFDM系统，保证对导频功率的最大利用效率是保

证数据有效信噪比最大的必要条件。 

 本章还研究了 PP-OFDM的初始同步问题，提出了一种消除 PP-OFDM特有

的同步相关峰歧义的方法，并用仿真验证了该方法的有效性。 



北京大学博士学位论文  第 7章 工作总结与展望 

 123

第7章 工作总结与展望 

7.1 本文工作总结 

 本文总结概括了 PABT的信号结构，对其中的关键技术做了研究，同时也研

究了 PABT信号结构的两类系统：导频数据时分的 PABT系统、导频数据频分的

PABT系统。本文主要工作如下： 

(1) 总结概括了 PABT的信号结构。信号结构首先从导频和数据对信道的复用方

式入手将 PABT分为导频和数据时分、导频和数据频分两大类。导频和数据

信号本身可分为单载波与 OFDM 形式，导频和数据所带有的保护间隔可分

为 CP、ZP以及无保护间隔形式。这三方面的组合可得到多种 PABT信号格

式，这些格式不但涵盖了现有宽带系统，包含目前所没有开展研究的新信号

格式：导频数据时分且无保护间隔的“OFDM 导频+SC 数据”、“OFDM 导

频+OFDM数据”和导频数据频分的“PP-OFDM”系统。根据信号结构归纳

了 PABT的关键技术：基于导频的信道估计、数据均衡、导频数据时分且无

保护间隔系统中的干扰消除技术以及提高梳状导频 OFDM 系统保护间隔利

用效率的技术。 

(2) 根据 PABT信号结构中的导频形式，研究了各种信道估计方法。包括基于“PN

序列+各种保护间隔”的信道估计方法和“OFDM 信号+各种保护间隔”的

信道估计方法。信道估计可分为“剪切相加”预处理（若有必要）、信道估

计、后处理三步。对于各种导频信号研究了相应的时域相关信道估计算法和

频域信道估计算法。提出了一种新的基于伪噪声（PN -- Pseudo-Noise）序列

循环相关的信道估计算法，PN序列采用 m序列。这种新的信道估计算法性

能与以上研究中最好的频域信道估计算法极为接近，但复杂度大大降低，只

需加法运算而无需频域算法中的 FFT。提出了一种新的可有效利用多径信道

“稀疏”特性的信道估计后处理算法，该后处理算法的思想为只保留信道估值

中集中了绝大多数能量的若干强径响应，其余径视为噪声并置零。经过对大

量多径信道的统计分析，我们确定了合适的强径保留数目，达到尽可能多的

保留信道信息的又大量的去除噪声的目的。新算法比起现有的按照最大径
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5%的门限“一刀切”去除噪声的算法可更多的保留冲激响应细节，很好的

兼顾高低信噪比下的性能，而不像现有算法有严重的平台效应。 

(3) 对于 PABT信号结构中的各种形式的数据信号，我们给出了从频域均衡表达

式变换到时域均衡表达式的数学推导，证明了时域均衡与频域均衡的等效

性。研究分析了补零后缀的块传输的两种频域最小均方误差（MMSE – 

Minimum Mean Square Error）均衡算法：直接频域处理和剪切相加频域处理

算法。并研究了两种频域算法的简化近似 MMSE 均衡算法。算法之所以得

到简化是由于对频域数据信号和噪声信号的自相关矩阵做了对角阵近似。简

化算法无需矩阵求逆运算，复杂度大大低于严格 MMSE 均衡算法，在有编

码和交织的系统中性能损失很小，在采用约束长度 7，[171 133]，1/2 速率

卷积码和随机交织的情况下比起严格 MMSE 算法的性能损失只有 0.1dB 左

右。 

(4) 对于导频和数据时分的 PABT系统，研究了无保护间隔时的迭代干扰消除技

术，提出了一种固定导频符号的简化迭代干扰消除算法，当导频固定时，可

将数据和其后的导频看作一个块，数据前面的导频则成为等效循环前缀，因

此均衡时无需消除导频对数据的干扰，可直接作频域均衡。作为迭代干扰消

除算法的应用，研究了两种新型无保护间隔系统：“OFDM 导频+OFDM 数

据块”、“OFDM 导频+单载波数据块”。这两种新型系统均可在初始接收后

20~50个块内收敛于稳定状态，并可适应 130km/h的移动接收（800MHz频

段，多普勒频率 100Hz）。在信道冲激响应较短时（例如 DVB-T便携接收信

道[8]），两种新系统的误码性能均可逼近无需干扰消除的有保护间隔的参照

系统，且数据传输率更高。本文研究是数据解码前硬判决反馈的干扰消除技

术，复杂度低，利于工程实用。 

(5) 对于导频和数据频分的 PABT系统，本文在传统的 CP-OFDM研究基础上提

出了一种拥有更高导频功率效率的导频后缀 OFDM系统—PP-OFDM（PP – 

Pilot Postfixing）。PP-OFDM系统的保护间隔中不再发送 CP-OFDM中造成

能量浪费的循环前缀，而是对 OFDM原有的频域导频进行 IFFT变换得到的

PP信号，这相当于从导频总功率中分配部分功率到保护间隔中，PP信号可

在接收机处与 OFDM 系统中原有的导频信号相干合并，从而提高了导频功
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率效率。由于 PP-OFDM的特殊设计，它并不需要干扰消除操作。现有的补

零后缀 OFDM（ZP-OFDM -- Zero Padding OFDM）是 PP-OFDM导频功率分

配的一种特例。对 PP-OFDM的导频功率分配进行了详细理论研究，研究证

明当 PP信号功率和 OFDM符号中导频功率相同时，相干合并可得到最大的

导频信噪比。由于 PP-OFDM导频功率效率更高，信道估计性能更好，在 1/4

保护间隔条件下系统性能比传统 CP-OFDM提高约 1dB。 

7.2 展望 

 本文从现有的各种宽带系统出发，总结提出了 PABT信号结构，在这种更一

般的意义下从关键技术和系统的角度进行了研究，但本文的研究工作仍可在某些

方面做得更加深入或进行拓展。在此对于 PABT的研究提出以下展望： 

(1) 从本文的信道估计研究中可以发现，利用信道“稀疏”特性可进一步提高信

道估计精度。本文是预先对各种信道模型的稀疏性进行统计分析，而后直接

在信道估计后处理算法中利用。如何对信道稀疏性进行更加合理的刻画，以

及如何在实际系统中实时测量并加以利用是值得进一步研究的问题。 

(2) 本文中假设 PABT系统的设计应保证块的大小对于信道时变足够短，这时块

内部以及相邻块间的信道时变很小。由于系统设计确定后一般会使用较长时

期，而实际情况复杂多样，有可能遇到信道时变严重以至于单块内部都存在

明显时变的情况，对这种情况进行进一步研究将是十分有意义的。 

(3) 本文中的迭代干扰消除算法采用的是数据解码前硬判决反馈算法，而且没有

将数据判决值当作导频符号来参与迭代信道估计，因此系统性能仍有潜力可

挖。研究如何在迭代干扰消除算法中利用解码更新的数据软判决值，以及如

何利用数据判决值有效的参与迭代信道估计将有可能使系统性能得到进一

步提高。 

(4) 采用多收发天线的MIMO（多输入多输出）技术可以充分利用通信信道的空

间维，使得信道容量成倍增长，大大提高通信系统的传输速率。如何将本文

的 PABT技术应用到MIMO环境中，将是一项很有意义的拓展研究。 
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