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摘要

LTE系统是为了解决移动通信技术更好的融合无线宽带接入方案而提出的新一代

的无线通信系统。它上行支持单载波频分多址的接入技术，下行支持正交频分多址接

入的技术，同时支持多天线MIMO技术扩展通信容量。OFDM技术同MIMO多天线技

术的结合使用也使得LTE系统的接收性能和数据传输速率大为提高，而信道估计技术

在接收端对信道同步，信号的检测与接收以及相关解调等方面都有着重要的影响。

本文首先简单介绍了LTE技术的发展和相关背景，对LTE系统目前的研究和商用

现状做了简单的总结。概括介绍了其物理层协议和OFDM基本原理，简单描述了多输

入多输出的天线技术原理，对移动通信系统中使用的无线信道特性和常见的衰落信道

模型做了简单的介绍。对LTE系统下行常见的OFDM信道估计算法如基于最小二乘算

法的估计方法，基于最小均方误差准则的估计算法以及常用的基于离散傅里叶变换的

信道估计方法的原理做了简单的概括和一些公式的推导。介绍了几种常见的信道插值

算法，并对引入虚载波后的信道估计方法进行了仿真对比分析。

对常见的几种加窗方案进行了性能仿真，对比分析后选取合适的加窗方案；同时

为了减轻边缘效应的影响，采用了边缘值重复的方法来补偿缺失的虚载波处的信道响

应。重点给出了一种基于小波分解的优化算法并将其同传统算法做了仿真比较与结果

分析，仿真结果显示基于小波分解的优化算法性能优于传统的估计算法。并且在LTE

下行2发2收多天线系统中分别对传统的估计算法和给出的信道估计优化算法进行仿

真比较，仿真结果及其分析进一步表明了多天线系统的性能增益和所给估计方法的有

效性。

最后通过对基于DCT的估计算法和DFT估计算法的性能比较，给出了一种基于

离散余弦变换联合小波分解的优化估计方法，使用DCT／IDCT来代替传统的IDFT／DFT

操作，在单天线和多天线条件下分别进行仿真对比，结果表明基于DCT优化算法的性

能同基于小波分解的方法性能相比有了一定的改善。
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西南交通大学硕士研究生学位论文 第1 l页

Abstract

LTB system is a new generation system on wireless communication，which is designed

for integration mobile communication and broadband wireless access technology．Its uplink

supports the single·carrier frequency division multiple access scheme，and in the downlink

orthogonal frequency division multiple access technology is adopted．And meanwhile，it

supports the multi．antenna technology which is called MIMO，Multiple Input Multiple

Output．ms combining technology inm downlink system could expand the capacity of
communications and greatly improve the rate of data transmission．However,the technology

of channel estimation is very significant for synchronization and signal detection,and it has

ail important influence on related demodulation and can improve the performance of the

receiver system．

Firstly,this article briefly describes the development of LTE technology and its related

background，and summaries the current study and the commercial status of the LTE system，

and then makes an overview of the basic principles of the physical layer protoc01．OFDM

technology and the multiple input multiple output antenna technology are simply described，

after that,discussions and presentations about the wireless channel characteristics and

common fading channel model are made on the mobile communication system．Secondly,

the summarize and some derivation of OFDM channel estimation algorithms in the downlink

LTE system are carded out,which contain least squares algorithm，the estimation algorithm

based on the criteria of minimum mean square error and the common channel estimation

method based on Discrete Fourier Transform，and then it introduces several channel

interpolation algorithms．And after the introduction of the virtual carrier，me simulation

and comparative analysis are carded on traditional channel estimation method and the

DCT-based channel estimation algorithm．

And then several simulation plans are made for the better window program，and in

order to mitigate the impacts of edge effects，the edge value repetition method is used to

compensate for t11e channel response on the missing virtual carder．This article focuses on an

optimization estimation method based on wavelet decomposition．After the simulation

compared with other related algorithms，simulation results show that the performance of the

method based on wavelet decomposition is better than the performance of the traditional

DFT algorithm．111e traditional estimation algorithm and the proposed channel estimation

algorithm are also simulated in ttle MIMO antenna system of L1陋，and the simulation results

and further analysis indicate the performance gain of the multi-anteuna system and verify the
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validity ofthe channel estimation methods．

Finally,through the comparison between DCT algorithm and DFT algorithm，a channel

estimation algorithm of wavelet decomposition joint诵tll discrete cosine transform is

proposed，which makes use of DCT／IDCT to replace the traditional IDFT／DFT operation．

The algorithms ale simulated respectively in the LTE single antenna system and MIMO

antenna system，and the simulation results depict that the performance of the optimization

algorithm is better than the algorithm based on wavelet decomposition．

Key words：LTE；OFDM；Channel estimation；wavelet decomposition；discrete cosine

transform
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1．1 LTE技术的发展与背景

第1章绪论

1．1．1无线通信系统的发展

从19世纪末首次无线通信实验的开始，移动通信经历了长足的发展，也渗入到人们

生活的各个方面。起初的通信系统采用的是频分多址的接入技术，核心是模拟的语音信

号技术。随着20世纪80年代数字移动通信的出现，模拟通信网络的容量已经跟不上用

户的需求，随着数字技术的发展和成熟，推动了第二代GSM移动通信系统的发展，采

用码分多址(Code Division Multiple Access，CDMA)和时分多址(Time Division Multiple

Access，Ⅱ)MA)接入技术，主要传输数字语音信号，促进了系统容量的增加，业务服

务质量上的提高，也促进了真正意义上的数字移动终端的出现，为我们所熟知的GSM

系统和IS．95系统就是其中典型的应用。在2G和3G通信系统之间还存在一种加强数据

支持的被称作2．5G过渡的系统，它相对的提高了数据传输速率，改善了对频谱的利用率，

如GPRS系统l¨。

第三代移动通信技术主要涵盖了三种技术标准：WCDMA技术，CDMA2000以及我

国提出的TD．SCDMA技术，目前已经在很多国家商用，为用户提供宽带移动服务，从

技术层面来看，CDMA仍是核心的技术，但是它向用户提供了更高的数据传输速率和带

宽，随着国内3G系统的商用，各个运营商也相继推出了代表其宽带移动技术的数据解

决方案【l】o

2004年12月3GPP正式提出并启动了LTE的相关研发工作，作为3G技术的后续

演进方案，LTE是在3G技术的基础上，为了降低系统和终端的复杂性和功耗，减少成

本，用来支持电信行业后续发展而提出的下一代移动通信系统，它明确要求灵活的频谱

分配，目前LTE系统支持1．4MHz，3 MHz，5 MHz，10 MHz，15 MHz，20 MHz等几

种带宽分配方式【2J。

长期演进方案的主要技术指标包括要求更低的延时，更高的用户数据传输速率，优

化分组，改善系统的容量并且降低成本等，其中当系统带宽为20MHz时，上行链路的

峰值速率要求达到50Mbit／s，同时下行链路支持的峰值速率也要求达到100Mbit／S[31。

第三代移动通信系统已经演进到LTE阶段，但是技术并不会就此停止进步，它会紧

随用户需求的变化而继续向前演进，LTE．Advanced就是LTE技术的后续研究之一，于

08年6月份完成的LTE．A的技术报告中就提出了下行支持的峰值速率要达到1Gbit／s，

上行峰值速率达到500Mbit／s的更高的需求，将无线宽带接入技术融合进移动通信系统

中，充分利用现有的无线频谱【4】。LTE演进方案支持的最大的系统带宽为20MHz，同支
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持5MHz带宽的CDMA技术相比，降低了实现的复杂度，同时为了得到更快的数据速

率和更低的时延，LTE在物理层采用了崭新的系统架构和很多新的技术。

1．1．2 L1E发展的现状

随着今年在西班牙巴塞罗那召开的世界移动通信大会MWC(Mobile World

Congress)的落幕，LTE商用计划再次成为了话题的焦点，各个设备商和终端提供商都

相继展示了其未来几年的发展方向，其中就不乏LTE的手机终端，智能平板产品，随着

用户对便携，快速数据量传输要求越来越高，下一代LTE移动通信系统以其特有的高速，

大容量的重要性，被越来越多的国家和厂商所重视，可以有效的改进移动网络运营商的

服务质量和满足用户间不断提高的业务需求。

目前，世界上主要的设备提供商都在积极的增加对LTE技术的研发投入和继续引领

LTE产业的发展，基于不同频段和制式场景的端到端解决方案也相继被提出并投入应用，

截止目前全球范围内已经有多个国家和地区部署了LTE商用网络，LTE系统的优异性能

已经在实际的商业应用中得到了验证。全球各个主流运营商也都积极的参与其中，分别

部署其相应的升级演进方案，为客户提供更高的数据传输速率和更加稳定的解决方案。

移动通信目前正快速增长着，而长期演进方案就可以为终端用户提供更高标准的速率，

更好的通话质量和更加简单的操作。

LTE支持TDD和FDD两种双工方式，而其中TD．LTE制式是由我国主导的4G标

准之一，除了FD-LTE和TD-LTE之外，LTE技术和3G，WLAN的融合也是各个运营

商的主要组网方案。目前为止，FD．LTE技术已经在欧洲，北美地区，和亚洲的日本等

国家和地区进行了商用，在瑞典，德国，挪威等国家采用的LTE方案的网络性能都到达

了不错的水准。由我国主导的TD．LTE解决方案也已经在杭州等地开始了大规模现场测

试，不久也将在多个城市试点商用，随着LTE技术进入实质意义上的规模商用，移动通

信的发展将进入新的阶段。

长期演进计划是移动通信系统为了满足日益增长在移动性和更高的多媒体应用质量

上的需求，主要的技术指标包括要求更低的延时，更高的用户数据传输速率，优化分组，

改善系统的容量并且降低成本等，在现有基站规划不改变的情况下，增加小区边缘的信
· 号质量和传输速度，支持现有3G系统[41。

1．2信道估计研究的意义和现状

在无线通信系统中，由于无线信道具有较大随机性的特性，导致信号在传播过程中

会产生相位的偏移和幅度的变化，继而产生符号间干扰等，当信号经过无线衰落信道后

需要在接收端进行解调恢复，此时就需要信道估计来确定信道的相关信息，所以研究较

为精确的信道估计方案对相关解调而言有着重要的意义，信道估计的精度将会直接影响

到整个通信系统的性能【5J。
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信道估计的实质就是对发送端与接收端之间的信道频率响应进行估计，接收机可以

通过信道估计的处理得到无线信道完整的冲激响应，在信道均衡时信道估计也常被用来

降低符号间的干扰，在接收端，最大似然检测和分集技术都需要通过相应的信道估计技

术来降低接收错误率，实现最佳的信号接收【6J。

关于传统的基于OFDM的信道估计方法，目前已经有很多经典的算法和研究方案。

很多文献中均对传统的信道估计方法有了较深入的研究，一般来说将信道估计的方法分

为这么几类：一类是基于导频的信道估计算法见利用接收端已知的参考信号的响应值

来对整个信道进行估计，这类方法应用比较广泛，但是传输导频符号会造成传输速率降

低，带宽利用率低，这类方法中按照参考信号结构的不同又可分为基于块状导频的估计

算法和基于梳状导频【8】的估计算法，以及本文将要采用的基于散列二维分布的导频结构

的估计算法。一类是盲信道估计算法【9】，这类算法通常需要事先知道信道相关的先验信

息和统计特性，通过这些信息预估计出信道响应值，因为不需要利用导频参考信号，带

宽利用率比较高，但是这类算法的计算复杂度一般都很高，在实时性要求很高的LTE系

统中有一定的实用限制。

而具体到算法本身，很多文献也提出了各种不同类型的算法，常用的基于导频符号

的信道估计算法有针对时域和频域的最小二乘算法【Io】，基于最小均方误差准则的MMSE

算法【n1及其改进的LMMSE算法，同时还有基于DFT的变换域信道估计算法112】和基于

特征值分解的信道估计算法【13】；而盲信道估计算法有基于子空间的盲估计算法【14】，还有

基于最小均方LMS算法【15】，递归RLS算法【16】等自适应方案的信道估计方法，同时对于

需要引入虚拟子载波【1刀的OFDM系统，还有相应的信道估计研究，有利用最小二乘估计

来替换虚拟载波的边缘处的部分载波置换的方法【l引，采用边缘重置方法转移不连续的信

道响应造成的干扰【191，对空载波处进行迭代DCT处理的估计算法【20】等。

1．3本文主要工作和章节安排

本文首先介绍了LTE的背景知识及其相关的标准，描述了其中关键的物理层技术和

多输入多输出的天线技术；通过对无线信道相关特性和参数的描述，简单介绍了本文所

采用的空间信道基本模型；通过分析和对比普通导频插入模型，对基于LTE系统下行链

路的导频结构，主要是小区参考信号的结构作了简单介绍。对常用OFDM信道估计算法

作了简单介绍和推导，对虚载波的引入及其产生的影响作了简单阐述和仿真分析。

在通过仿真对比并选取合适的加窗方案后，给出了一种基于小波分解的优化算法进

行信道估计，然后同传统的信道估计算法进行了性能比较，同时进一步给出一种以离散

余弦变换取代DFT运算的优化估计方法，将信号转换至变换域进行降噪处理，并同之前

提到的信道估计算法进行仿真比较。

最后将给出的信道估计算法引入到多天线系统中，采用2发2收空频编码模式

(SFBC)进行仿真，进一步验证算法在LTE下行系统中的可行性。
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本文的主要章节结构安排：

第一章首先概述了无线通信系统的演进历史以及目前LTE技术的发展现状，对进行

信道估计的目的和意义及其研究的现状做了简单的介绍。

第二章首先对LTE系统的物理层协议和OFDM中采用的基本技术进行简单的介绍，

然后简述了通信系统中无线传播信道的基本特性和常见衰落模型，最后对本文仿真使用

空间信道的模型及相关参数进行了简要的介绍。

第三章首先介绍了LTE下行链路的参考信号模型，对文中将要采用的导频结构进行

了简单描述，接着对传统的基于参考信号的信道估计方法和常用的数据插值算法做了简

单的介绍，并通过对引入虚载波的处理，对常见参考信号位置的信道估计性能进行了仿

真分析。

第四章首先介绍了小波变换的概念，对已有研究中小波分解细节分量和噪声之间的

数学关系进行了简单推导，然后对常见的经验加窗方法进行了仿真对比从而选取合适的

方案应用，最后针对传统的DFT估计算法给出基于小波分解的优化估计算法，在单天线

和2发2收多天线系统下分别进行了仿真分析。

第五章首先将传统DCT算法引入虚载波处理后应用到LTE下行信道估计中，将其

同传统DFT算法进行了性能仿真比较，然后尝试引入一种基于离散余弦变换联合小波分

解的信道估计算法，并将其同基于小波分解的优化算法进行了仿真分析和性能对比，最

后采用SFBC编码2发2收的天线模型对给出的信道估计方案进行仿真验证与分析。



西南交通大学硕士研究生学位论文 第5页

第2章LTE系统下行常用技术和无线信道特性

LTE系统下行链路采用正交频分多址接入方案(Orthogonal Frequency Division

MultipleAecess，OFDMA)，上行链路则采用的是单载波频分多址接入方案(Single Carder

Frequency Division Multiple Access，SC．FDMA)，这些多址方案的使用保证了传输的用

户数据间的正交性，降低了系统间的干扰。通过对网络的扩展性的改善，减少网元的数

量，最大程度的降低时延来增强系统网络的容量。在下行链路方案中，20MHz的带宽下

采用2发2收的多入多出天线(Multiple InputMultiple Output，MIMO)技术，提供的用

户数据速率峰值最高可达150Mbit／S，如果采用4发4收的天线收发技术，用户数据传

输速率最高可达300Mbit／s【3】。通常下行的物理信道【2lJ被分为以下几种类型：物理下

行共享信道PDSCH，物理广播信道PBCH，物理多播信道PMCH，物理控制格式指示信

道PCFICH，物理下行控制信道PDCCH，和物理ARQ信道PHICH等，而本文的研究就

是基于PDSCH信道，这是LTE系统下行信道主要的数据传输承载媒介瞄J。

2．1 L1rE系统常用技术

2．1．1 LTE系统的物理层协议

LTE接入网有3个层次的协议结构【l】，物理层位于最下层，向上层传输数据服务，

LTE系统上行链路采用单载波频分多址接入技术，下行链路采用基于循环前缀(Cyclic

Prefix)的多载波正交频分多址接入技术。同时为了采用更加灵活的频谱分配方式，支持

时分双工(FDD)和频分双-1-(TDD)两种双工方式。

LTE系统使用无线帧来传输数据信号，1个帧的长度为10ms，在图2．1所示的FDD

帧结构中一个无线帧又可分为10个l ms的子帧(subframe)，每个子帧又分为两个长度

为0．5 ms的时隙(slot)，时间单位C定义为Z=1／(15000X 2048)s，这样一个无线帧长

rr=307200T= ，而一帧又是由20个时隙组成，每个时隙长度为,10res

r,。=
； ，同时两个相邻的时隙又组成了一个子帧【2l】io 15360r．0．5ms

一个无线帧00ms)

!一个时隙(0．5ms)
_————————————-■’

图2-1 FDD帧结构【21】

在图2．2所示的TDD帧结构中，一个无线帧长也是10ms，它又被分为长度5ms

的两个半帧，每个半帧又可以分为5个长为lms的子帧，每个子帧由两个时隙组成，每
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个时隙长度为0．5ms，特别的，特殊子帧由UpPTS，GP，DwPTS这3个时隙组成，UpPTS

用于承载信道和导频信息，发送上行信号：GP(Guard Period)是时分双工模式中进行

上下行切换的保护间隔；DwPTS则被用于下行数据的传输Ⅲ。

一十无线帧长Tf--307200T,=10m

-*-●10眦1

霉2竺：I m、_、．．-、‘。-．、～‘。、～．≤Ij二～～‘‘‘一～‘。‘．--～～．．r～～～．．．．．．．．．．～～～～～～．．～～～⋯鬻挈2嘲= 、、、、～．．．、．．、、～ “～～．．-～～～～～～．．．．．．．．．．～
一 -- ● ■ “‘、一 ‘。～-．⋯～．．一

g-,Io 子抛 子I!《3 子蝴 予蜘 子帧7 子帧B 子帧9

)0—础．IT子,=II乞lflf f If f f

图2-2 TDD帧结构【21】 、

LTE系统中用于上下行资源传输的最小单位称作资源粒子(Resource Element)，物

理资源块(Physical Resource Block)在LTE系统中被定义为空中接口的资源分配的单位，

1个资源块是由若干个RE组成，它的频域带宽180KHz，时间为一个时隙的长度0．5ms，

在时域方向上含有连续的7个OFDM符号，同时在频域方向含有连续的12个子载波。

LTE系统就是根据系统参数子载波数目的不同，从而映射出物理资源块数目也不同，实

现不同的系统带宽，如表2．1给出的LTE系统在不同带宽下的具体参数：

表2．1 LTE系统参数瞄】

系统带宽(MHz) 1．4 3 5 10 15 20

FFT点数 128 256 512 1024 1536 2048

有效子载波数 72 180 300 600 900 1200

虚拟子载波数 55 75 211 423 635 847

采样频率(Mnz) 1．92 3．84 7．68 15．36 23．04 30．72

资源块数目 6 15 25 50 75 100

时隙 0．5ms

子载波 一个RB内 循环前缀

间隔 OFDM个数 长度

常规CP 7个 1 6 0(，=0)
zxf=15kHz

144(，=1，2，⋯，6)

4／"=15 kHz
6个 512q=Ql,，匀

扩展CP

鹭=7．5 kHz 5个 1024 a=0，1，2)

当LTE系统带宽为20MHz时，实际参与传输的有效子载波只有1200，而满足FFT

运算的长度为2048点，此时在子载波间隔为15kHz时，信道的采样频率就是
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2048×15kHz=30．72MHz，本文后面仿真所采用的参数都是基于信道带宽为20MHz，

循环前缀(CP)的长度为144，传输的资源块为100，采样频率为30．72MHz的条件下的。

2．1．2 OFDM技术的基本原理

图2．3是常用OFDM系统基带模型【6】，发送端的数据在经过信道编码，交织和加扰

后，采用QAM调制或者QPSK调制后将得到的频域信号进行串并转换并且调制信号后

形成N路子数据流并行传输，子数据流的速率是转换调制前的1／Ⅳ，这样可以使符号周

期比信道的时延扩展大的多，提高了抗多径衰落和干扰的能力，然后放置适当的参考信

号后经过IDFT变换(离散傅里叶逆变换)，插入保护间隔后就可得到长度为N的OFDM

符号，一般的，保护间隔的长度应该大于最大多径时延扩展的长度，以避免由多径效应

带来的符号间的干扰，其中n取值范围(O≤珂≤N一1)表示的是时域标号，k取值范围

(0≤k≤N—1)表示的是频域标号14J。

假设发送信号S(忌)(k=0，1，．．．，Ⅳ一1)，经过离散傅立叶逆变换后生成信号s(n)，s(n)

经过信道到达接收端，接收到的OFDM符号r(n)可以表示为：

图2-3 OFDM系统基带模型

，(玎)=s(胛)圆厅(栉)+w(刀)(2-1)

式中。表示的是进行卷积操作，厅(珂)是信道的冲激响应，以=O，1，．．．，三一1。三表示信道

冲激响应长度，w(n)表示高斯白噪声。在接收端，0)经过快速离散傅立叶变换得到的频

域信号R(Ji})可以表示为112J：

g(k)=S(七)．坝七)+职七)，(七=0,1，⋯，N一1) (2·2)

式中Ⅳ表示一个OFDM符号中频域子载波数，H(k)表示子载波索引k处的信道频

域响应，W(k)表示加性高斯白噪声。传统的基于OFDM系统的信道估计就是要估计出

信道频域响应值H(k)，而后通过信道估计来减弱信道间的干扰和影响，最终目的是为了

解调出较为准确的发送信息。

用向量的形式简化表示式(2．2)可得到llzj：
R=SH+W (2-3)
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式中加性高斯白噪声用向量形来表示，S表示的是一个对角矩阵，待发送的参考信

号位于矩阵的对角线上，可以表示为：

S=diag{S(O)S(1)⋯S(N一1)) (2-4)

足表示的是接收的参考信号向量：

R=【尺(0)RO)⋯R(N-1)11 (2·5)

日表示导频位置的信道频域响应：

H=【日(O)Ⅳ(1)⋯H(N一1)】1 (2·6)

已知矩形脉冲的频谱是Sinc函数，如果基带采用矩形波，则OFDM符号的频谱特

性可被看成是在一定周期T内的Sinc函数同函数艿的卷积，函数万表示的是位于频域上

不同的子载波所在的频率上的冲激函数的集合，如图2_4所示OFDM调制后的频谱特性，

纵轴表示归一化的幅度，横轴表示归一化后的频率，函数的零点在频率方向上l／丁的整

数倍的位置取得【24】，当子载波频谱幅度取得最大值的时候，其他的频谱幅度都为零，各

个子信道间避免了载波间的干扰。也就是当从各个频谱重叠的子信道中提取信息时，不

存在其他子信道间的混叠干扰i6J。

图2-4归一化处理后OFDM符号的频谱结构【6】

LTE系统在上行链路采用的是SC．FDMA多址方式，下行链路采用的是OFDMA多

址方式，从具体实现上来说，两者区别只是上行采用的技术在下行多址技术的基础上预

先进行了DFT预编码的处理，本文对LTE系统下行链路信道估计技术的研究就是以

OFDM系统的模型为基础的。
、
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2．1．3循环前缀

OFDM系统中一个关键的技术就是利用傅里叶变换后输入数据循环移位仍可清晰

的分辨数据的特性，引入了循环前缀的概念。循环前缀就是把一个OFDM符号尾部一定

长度的样点进行复制后放置到这个符号的最前面形成保护间隔，但要注意的是这个循环

前缀(CP)的长度一般应该大于无线通信信道的最大时延拓展，以保证不会造成符号间

的干扰，将多径分量产生的影响降到最低，相邻的几个OFDM符号复制插入保护间隔的

示意图如图2．5所示16J：

尾部

被复制部 被复制
分

CP CP
部分

．
数据部分

．

符号M．1 符号M 符号M+1

图2-5插入CP后的OFDM符号

如图所示，假设符号的数据部分长为虬，符号尾部被复制为抽样保护间隔的长度为

％，则此信号的总长度为％+M，假设信道的最大多径时延长度为‰，在接受端开
始抽样的时刻^r。应该满足【25】：

f瑚x<Ⅳ工<Ⅳ印 (2-7)

此时，前一个符号的多径分量的干扰就只存在于最大多径时延扩展长度内【6】，但是

当多径时延超过了保护间隔的长度时，子载波间的正交特性就遭到了破坏，多径效应造

成误差的影响就比较大。在上面的总长度表示式中，可以看出当符号的数据部分M，很大，

即子载波数目很大的时候，OFDM符号的周期远大于信号脉冲响应的长度k。，，这时符

号间的干扰就很小，并且当保护间隔的长度大于信号脉冲响应长度时，符号问干扰就几

乎可以消除。同时，由于循环前缀的插入，对系统的信息传输速度和功耗都产生了影响，

一般要求保护间隔的长度要远小于符号的周期，选择适当长度的循环前缀，同时兼顾子

载波间的间隔不能太低，即保证了信息速率，也能避免频偏和相位噪声。

2．1．4同步技术

OFDM系统中的同步通常包括帧检测，载波频偏校正以及采样偏差和校正，同步技

术分为时间同步和频率同步，时间同步是对时间偏移的估计和校正，通常可以从信道估

计的算法中提取有关时间偏移的信息，完成定时和修正。而频率同步可以避免子载波间

的正交性遭到破坏，减小载波间的干扰，在迸行FFT解调前必须估计出载波频偏加以修

正，在实际的工程实践中，整数频偏和分数频偏因为特性不同，通常被分开进行估计和

校正，对无线移动通信系统来说，无线信号是在时变信道传输的，由于多普勒频移，发

■—■■●■置■■——●—■————■■一I■●—■——■———■■墨宣誓■———■———■—薯置——■■—■——■—皇置葺薯置■—皇■■——嗣—■■■■——●■■■■■—宣■重置—■—●■—■■薯—皇———置—————■●■■■-
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送端和接收端之间也会存在频偏，相位噪声等因素，子载波间的正交性往往都会被破坏，

影响系统的性能，频率同步的重要性由此可见瞄6J。

常用的同步方案主要基于循环前缀和参考信号的技术方案，由于OFDM系统中时域

信道保护间隔由循环前缀来实现，而循环前缀中包含了可以用来定时同步的信息，可以

加以利用，但是这种方法只能估计出分数频偏，精度有限；而基于参考信号的同步方案

可以分为训练符号和导频的方案，其本质是相似的都是利用在特定的子载波处的参考信

号进行时域和频域的同步校正，本文在仿真时就假设是理想同步以简化仿真的复杂度。

2．1．5多输入多输出天线技术

LTE系统的一个关键技术就是采用多输入多输出(Multiple Input Multiple Output)的

智能天线技术，简单的说就是发射端和接收端使用多根天线进行收发通信，MIMO的核

心是将空域采样的两端信号，合成为多路并行传输的的数据，扩大了信道的容量，并且

可以采用分集技术来减轻多径传播的影响，保障通信的质量，降低误码率，当发射机和

接受机两端都是采用多天线的阵列系统时，就可以增加系统的吞吐量【27】，对提高频谱效

率和优化无线通信系统信号传输性能发挥了很大的作用。目前，3GPP长期演进方案LTE

系统已经采用了多用户和多小区的多入多出天线技术。点对点的MIMO无线技术目前已

经比较成熟，但随着移动通信技术的发展和用户需求的不断提高，高性能的无线通信方

式就显得越来越重要，采用MIMO天线系统的原理如图2．6所示：

图2石采用MIMO天线发射接收原理f2】

在完成调制和相关映射后，基带会进行相关的MIMO处理，LTE物理层支持多种不

同的MIMO方案，通过实现层映射和预编码从而生成需要发送的OFDM信号的【11。假

设MIMO天线经历的信道是平坦衰落信道，发送天线数为N，和接收天线数为N，，将

信道用矩阵形式表／示#3[281：

H=

曩。 向：

％。 k

‰-k：

⋯
矗Ⅳf

⋯ 红Ⅳ．

⋯hN rNl

如果用‰表示接收信道，则MIMO系统的信号模型就可以表示成【28l：

(2—8)

叉一
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(2—9)

其中，囊，表示的是当忽略时刻n时第i根发送天线到第．，根接收天线的信道冲激响应。

数据流经过相应的编码和复用技术处理后形成Ⅳ，路并行传输的信息流，通过发送

端的相对应的天线发射出去，经空间传播后被Ⅳ，个天线接收，在接收端再通过信号处

理等技术将接收到的信息流解码，从而完成大容量的数据接收[291。MIMO天线阵列技术

结合相应的空时或空频编码技术能够明显的提高通信系统的容量，而OFDM技术能够有

效的抵抗多径衰落的影响，二者结合应用使得LTE系统可以更加有效的减弱多径和噪声

的影响，提高通信系统传输的可靠性。

由于在无线通信系统中，信号存在不同的传播路径，这些路径之间也存在着互相干

扰，多径衰落比较严重，然而可利用的频谱是有限的，用户数量的增长和需求的提高，

就使得移动通信系统的容量也必须跟着增长，将多输入多输出天线传输技术应用到LTE

系统中就是基于这个考虑[30l。

2．2移动通信系统中的无线信道特性

2．2．1无线信道的衰落特性

无线信道的性能制约着移动通信系统的性能，在现实中，无线通信传播的信道是非

常复杂的，在无线通信系统的发射机和接收机之间有很多的无线信道，这些信道可能是

直接传播的信道，也可能是发射信道，散射信道以及绕射信道，如图2．7所示[271，经过

各个路径的信号到达接收端的相位和时间都不一样，相同相位的信号叠加后会增强信号

能量，不同的会减弱信号。

常见的无线信道的路径损耗模型有大尺度衰落模型和小尺度衰落模型。大尺度衰落

主要是因为通信距离过长，或者地理等外部因素的影响引起的，而小尺度衰落是因为移

动终端的位置变化，信号散射等引起的，这类模型根据衰落的统计特征的不同来区别定

义，从而区分信号经过无线信道期间的变化，常见的模型有瑞利信道和莱斯信道两种模

型。在信号传播过程中能量损失，无线损耗等一些因素都会使信号能量衰减，而小范围

的衰落是由于在不同时间内，发送信号经过时延和损耗后相继到达接收端而相互干扰造

成的，比如多径衰落就是由于发射机和接受机之间的多条路径引起的，其衰落包络特性

一般服从瑞利或者莱斯分布，属于小尺度的衰落，它会使得接收信号幅度包络随着时间

而剧烈波动。而在LTE系统中，由于子信道上的信号传输速率比较低，使得符号周期比

较长，通常也将无线通信信道看作是平坦衰落信道。

一

．．

一

●

●

●加；饥．
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发

图2．7无线信道的传播模型

无线信号在传输过程中遭遇到通信距离过长、障碍物、地理因素等因素会引起大尺

度衰落而造成信号能量的损失。接收信号的平均功率会随着通信距离的对数的下降而降

低。用只表示发射信号的平均功率，e表示接受端的平均功率，则平均路径损失(Path

Loss)模型可以表示为【29】：

厂J ]，

尸，=C I挚1只 (2-10)
L a J

式(2．10)中，d表示发射机和接收机之间的距离，∥表示的是有关发射天线的一

些参考距离和相关频率的参数，y表示路径损耗因子，以表示位于发射天线远场区的参

考距离，上式也被称为对数距离路径损耗模型，C表示与天线特性和信道平均损耗有关

的常参数。如果在参考距离以为d的路径上计算相对损耗，上式可用分贝(dB)数表

示为【29】：

a

e,(aB)=￡(拈)+C(de)-10ylg(÷) (2—11)
口O

无线信道中多径传播的特性会导致小尺度衰落的发生，小尺度衰落会造成信号幅度

随时间变化快，频率扩散，时延扩展。造成小尺度衰落的主要因素有接收发射端的移动

速率，信号的带宽，多径效应等126]。

小尺度衰落根据信号带宽，信道响应带宽等的不同可分成多种类型，常见的两类平

坦衰落模型有瑞利(Rayleigh)分布和莱斯(Rice)分布信道模型。信号在无线信道中经

过多径传输后会产生衰落，能量损失，小尺度衰落会使接收端的信号幅度产生快速的波

动，所以也被称为快衰落。移动多径信道的衰落效应从时域上分析，接收信号是由发射

信号和它的所有经历时延后的信号叠加而成，多径效应使得信号的带宽变大，发生时延

扩展，这对移动通信系统来说，通常会引起多径时延扩展和频率选择性衰落，最终引起

符号间的干扰，而多径时延扩展和多普勒扩展通常又会分别引起时间和频率上的色散。

2．2．2多径时延扩展和多普勒频移

无线信道的多径传输特性通常会引起多径时延扩展，而平坦衰落和频率选择性衰落
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就是由传输信号发生多径时延扩展引起的【301，如果无线通信系统中发射信号的带宽小于

无线信道的带宽，并且信道增益和相位恒定，则经历的衰落为平坦衰落；如果在同样的

条件下，发射信号的带宽大于无线信道的带宽，则信号经历的是频率选择性衰落，将会

产生符号间的干扰。

相干带宽可以由时延扩展估计出来，它用于描述一个特定的频率区间，在此区间内

的两个频率间具有强相关的的信道增益，如果相干带宽定义为占，表示的是带宽频率相

关函数大于0．9，用以表示信道的均方根(RMS)时延扩展，则相干带宽可以近似的表

示ygt29j：

． B≈—L (2．12)
500'
、,

如果将带宽频率函数定义为0．5以上时，此时相干带宽可以表示为

‘B≈三 (2．13)
· ’仃．

多普勒频移会导致频率扩散，使信号失真，而这些信号又受到发射信号的带宽的多

普勒扩展的影响而失真加剧。发送信号的变化快慢与信道的变化是不同的，由此信道衰

落又被分为快衰落和慢衰落。在发生快衰落的信道中，发送信号的周期要大于无线信道

的相干时间，而在慢衰落信道中，发送信号的变化要比信道冲激响应的变化快的多，信

号的周期比较短【30】。

多普勒扩展是由多普勒频移引起的频率扩散，多普勒频移厶的大小决定了多普勒扩

展的大小，多普勒扩展通常用信道的相干时间来描述，它表示在强相关的条件下，两个

瞬时时刻的信道冲激响应间的最大时间间隔。相干时间丁可由下式表示【6J：

r≈_1：÷ (2．14)
，m {c·～

?|

式2．14中，c表示光速，Z表示载波频率，v表示移动台的速度， 厶表示最

大多普勒频移。

多普勒频移和多径时延这两个参数又对参考信号结构的选取有着重要的影响，而参

考信号形式的选取又对信道估计的精度有很大的影响。在多载波的通信系统中，发送信

号通常是时间和频率上二维相关的信号，在信道估计时就需要在时域和频域两个方向上

才能较为准确的得到信道信息。为了能够实时的追踪适应信道变化避免失真的发生，参

考信号放置的间隔，需要满足奈奎斯特抽样定理，即参考信号在时间方向上的间隔应小

于信道的相干时间，频率方向上的间隔应小于信道的相干带宽。

假设时间方向上的参考信号间隔为‘，频率方向上的参考信号间隔为，r，最大多普

勒频移定义为厶，最大多径时延定义为‰，则依据二维信号的奈奎斯特抽样定理可
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知时频间隔应分别满足【26】：

‘s瓦≥ (2-15)

，r≤_—b (2-16)
。2‘‰·鲈

、 。

其中， 丁表示一个OFDM符号的周期，△厂表示子载波之间的间隔。实际上，如果

加入同步误差和其他一些因素的影响，就需要对整个过程加大采样水平，以得到更加精

确的估计，一般的需在时频二维的方向上分别放置满足抽样定理两倍数量的参考信号，

则此时的时域间隔‘和频域间隔，，分别为【31】：

‘专1赤2丢c击， (2-1 7)
‘2 2·L·r 4、L·丁7 、 7

t 912。瓦与2言c击，～ ㈣8，7 2·‰·鲈4、‰·矽7
、 7

上式考虑的是信道的多普勒频移和多径时延取得最大值的情况，实际中常需要足够

的参考信号数量，使得信道估计能够及时适应时域和频域方向上的变化。

2．3无线信道的衰落模型
’

2．3．1瑞利衰落信道模型

瑞利衰落模型描述了当无线信道中含有很多的散射路径，没有直射或者含有强信号

的传播路径时的衰落特性，接收信号由随机多相位的多径信号相互独立在接收端叠加合

成，表现为大量独立的随机信号的叠=cjl：lt311，由中心极限定理可知，叠加后的信号为独立

同分布的均值为0，相位服从均匀分布的高斯信号，其幅度随机分布，信号包络满足瑞

利分布特性，概率密度函数可以表示为【29】：

m，劝=丽a exp(一争(2-19)
式(2．19)表示的是衰落特性幅度a和衰落相位够的联合概率密度函数，仃2表示包

络检波之前的接收端的信号幅度包络的平均功率，其中相位矽满足均匀分布特性，幅度

包络a满足瑞利分布。

2．3．2莱斯衰落信道模型

莱斯衰落模型描述了在无线信道传输过程中信号经过直射路径传播或者信道中有一

条信号能量很强的路径的情景，其信号包络满足莱斯(RICE)分布特性，这个信道中信
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号的合成是由信号直射分量和经过多径散射后的信号分量叠加而成的，若衰落幅度a满

足莱斯分布的特性，则概率密度函数可以表示为129]：

p(口)号e冲I-学I厶(≯aA ㈣
上式中，a表示信号的包络幅度，么表示信号最强的主径的幅度；厶是内塞尔函数

(修正的零阶第一类贝塞尔函数)。莱斯分布的信道建模用参数K描述，尺表示直射路

径能量与散射路径能量的比值，(K=A2／盯2，定义为直达信号与散射信号功率之比。)

当K趋近于零时，莱斯分布就转变为只含散射路径能量的瑞利分布模型13¨。

2．4空间信道模型

空间信道模型(SCM)是由3GPP开发的通用的接近实际的MIMO空间信道模型，

是一种在几何学基础上的随机信道模型【281，可以用来研究多输入多输出天线系统的仿

真，这类模型的原理就是利用信道中随机分布的散射体，当发送信号被这些散射体反射

后产生的射线累加，就能够得到所需要的信道增益。

图2-8 SCM信道模型角度参数团】

SCM信道模型定位于2GHz的中心频率和5MHz的带宽的信道仿真，其中聚集的散

射体被分为N个簇【331，每一个簇都能产生一个时延路径，这个路径的功率随机产生。每

个时延路径都含有M个不同发射角度和到达角度的子路径，在接收端各个子径叠加合成

为这条路径，由于子路径角度和相位的不同，时延路径的功率可能被增强，也有可能被

削弱，图2．8中所示时延路径和它的子路径以及相关的各种角度参数如表2．2所描述：
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表2-2 SCM信道模型角度参数【28】

参数名称 具体描述
，z SCM信道模型中散射体聚集成的散射簇的个数，取值1．N
，挖 由散射簇产生的时延路径所包含的子路径的个数，取值1．M

Q嬲
基站(BS)天线阵列的朝向，定义为基站台天线阵列参考方向与

北向之间的夹角
●

基站和移动台(MS)之间的直视径相对于基站天线参考方向的
％

夹角

第刀条路径与直视径之间的夹角
6n．棚D

AⅣ．m。一nD ‘第咒条路径的第所条的子路径相对于瓯．4扣的角度偏移

第n条路径中第m条的子路径相对于基站天线阵列参考方向的
幺m脚

绝对发射角

移动台天线阵列的朝向，定义为移动台天线阵列的法线与北向之
．Q淞

间的夹角

直视径相对于基站天线参考方向之间的到达角(Angles of
eMs

Arrival，AoA)

第"条路径相对于直视径之间的的到达角
瓯．一以

A月．_．』西I 第玎条路径中第历条的子路径相对于瓯．』“之间的的到达角偏移

移动台第甩条路径中的第所条子路径相对于基站天线阵列法线
见'册'删

方向的绝对到达角
V 移动台的速度矢量

移动台的速度矢量方向相对于其天线阵列法线方向的角度
见

传统的SCM信道模型支持城市微小区p4J，城市宏小区和郊区宏小区3种典型的信

道环境， 它们的路径数量都是6条径，每个路径的子路径的数量都是20，由各条路径

之间的统计特性可以得到路径的时延和角度等信道参数， 而LTE支持的最大系统带宽

为20MHz，由此把径内的时延拓展引入到SCM信道模型中，将时延路径的20个子路径

划分为多个中径，与原来的主径相比增加了各种不同的时延，提出扩展的基于SCM的

信道模型的概念，将原来支持的带宽由5MHz扩展到20MHz，同时，采用固定的时延和

角度等参数取代随机参数以降低仿真的计算量。

欧洲的WINNER组织在SCM模型的基础上提出了扩展的信道模型SCME，把原来

支持的带宽由5MHz扩展到20MHz，载波频率由2GHz提高到5GHzs，而LTE系统支

持的最大系统带宽为20MHz，所以仿真可以采用SCME信道模型，把径内的时延拓展

(intra-path delay spread)引入到SCM信道模型中，将时延路径的20个子路径(这些子
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路径合并组成一径)划分为多个中径(mid-path)，这些中径与原来的主径相比附加了各

种不同的时延，这些子径结合后的衰落分布接近于瑞利分布，同时为了保证产生的瑞利

分布的合理性，最小子径的路数应为4。

SCM模型为了保证参数的可变性，通常由概率密度函数来定义参数值，这样带来的

计算量随着随机参数的增大而增大，而扩展的SCME信道模型中，设置一些固定的时延

和角度等相关参数来降低仿真的计算量，表2．3给出SCME信道模型的一些场景参数i

表2．3 SCME场景参数I蚓

场景 郊区宏小区场景 城市宏小区场景 城市微小区场景

功率延迟 l 0 O O 0 O 0

参数： 2 ．2．6682 0．1408 -2．2204 O．3600 ．1．2661 0．2840

相对功率 3 -6．2147 0．0626 ．1．7184 0．2527 -2．7201 0．2047

(dB)， 4 -10．4132 0．4015 ．5．1896 l-0387 -4．2973 0。6623

时延 5 ·16．4735 1．3820 ．9．0516 2．7300 ．6．0140 0．8066

(／zs) 6 ．22．1898 2．8280 ．12．5013 4．5977 8．4306 0．9227

角度参 l 156．1507 ．101．3376 65．7489 81．9720 76．4750 ．127．2788 0．6966 6．6l

数： 2 -137．202 ．1 00．863 45．6454 80．5354 ．11．8704 ．129．968 ．13．227 14．136

AoA(deg) 3 39．3383 ．110．959 143．186 79．6210 ．14．571 ．136．807 146．067 50．8297

AoD 4 115．1626 ．112．989 32．5131 98．6319 17．7089 ．96．2155 ．30．549 38．3972

(deg) 5 91．1897 ．115．509 ．91．0551 102．1308 1 67．6567 ．159．60 ．11．441 6．669

6 4．6769 ．118．0681 ．19．1657 1 07．0643 l 39．0774 173．1860 ．1．0587 40．2849

BS、MS侧的总 4．70。64．78 7．87．62．35 15．76．62．19 18．21．67．80

角度扩展(deg)

总时延扩展 0．23l ‘0．841 O．294

(∥s)

BS、MS侧的路

径角度扩展 2，35 2．35 5，35

(deg)

2．5本章小结

本章首先介绍了LTE系统中采用的一些关键技术，对传统的OFDM技术以及同步

和多天线技术做了简单的概括，然后介绍了移动通信系统中信道的衰落特性，简单介绍

了常见的无线信道模型，最后引出LTE系统仿真采用的空间信道模型。
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第3章LTE系统下行信道估计算法

传统的基于OFDM系统的信道估计方案为了获得较为准确的信道信息，需要在接收

端进行信道估计，为了便于快速估计出相应的数据，需要在发送信号中插入适量的参考

信号，然后通过参考信号的信道响应采用相应的技术估计出信道的全部响应。而由于选

取的参考信号形式与结构的不同，对信道估计的性能和精度会有较大的影响，同时参考

信号的间距要适当，即要及时的适应信道变化又要保证传输的效率。

3．1 LTE系统下行参考信号结构

传统OFDM系统常见的导频形式由插入方式的不同主要有块状导频，梳状导频和散

列分布的导频结构，如图3．1所示％

_-数搬图吁颁

引
▲

频f____圈I_I障I 錾I匦=口[口，口I

I
率l }』f』【l【J j【 摩l{|r }{

I卜十-}—■十_T—卜+__—___}斗
Iiiil}J．1．mm．1，i}m}，!．I．mI

f『f f】

-l口[硼l i．jr日!l口i日l ll¨抖“+H斗卜+_『—卜_r—r_+1—十-{—}-州
_±=[_±上鞋±h
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要用来信道估计和信道质量的检测，便于搜索小区和捕获信号。本文采用小区专用的参

考信号来进行后续的信道估计算法研究和仿真。

LTE系统物理层的下行参考符号(即导频)结构如图3．2所示，图中字母R所占的位

置就是插入的参考信号(Reference Signals)位置，参考信号序列是由gold序列产生的伪

·随机序列，表达式为【211：

1 1

，．(所)=音事(1-2幸c(2掰))+／百．It(1—2幸c(2所+1)) (3·1)
Y二 N二

其中：c(宰)表示的是长度为31的gD掰序列。

频

域

时域

图3-2下行小区参考信号结构

在参考信号结构申，时域方向上每隔6个OFDM符号就有一个参考信号，而在频域

方向上，含有参考信号的OFDM符号每隔5个子载波放置一个参考信号，而参考信号在

包含它们的相邻两个OFDM符号中交错进行放置，这样使得频域方向每3个子载波中就

包含一个参考信号【42】可以用来进行信道估计和同步的校准。

在LTE系统下行时隙的结构中，在一个时隙内用一个资源栅格(Resource Grid)对

其中传输的信号进行描述，而每个资源栅格包含了频域方向上的磁×硭个子载波和
时域方向上的峨。个OFDM符号，如下图3—3所示的资源栅格结构中，参数蜡由下
行链路传输带宽的配置来决定，需要满足条件：Ⅳ曾皿≤罐≤Ⅳ拳DL，其中下行数据
传输的最小的带宽为蜡’DL=6，最大的带宽为Ⅳ署’DL=110【361。一个天线端口上的资源
栅格的最小单元是一个资源粒子(Resource Element，RE)，在频域就表现为一个子载

．波，它由图3．3中所示的索引k和l唯一标识。一个时隙中所包含的OFDM符号的个数

是由子载波间隔和循环前缀(CP)共同来决定的，本文的研究就是以常规循环前缀为基

础的。

物理资源块被定义为物理信道到资源粒子(RE)之间的映射，一个资源块包含

磙。×硭个资源粒子，即在频域180KHz带宽内包含硭个连续的子载波和时域方向
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在一个时隙内州D蛐L个连续的OFDM符号‘11。
一个时隙‰

团

餐
轿
k
牛

爱譬
乏
X

宕昌
之

鲻
赫
k
÷

复I
乏

^r。DLh个下行0FDM符号
o●P-——二———————-——————————-————————-—●

●

／一个资源块
／’

，=0 索引，=州D。Lb一1

图3-3下行链路的资源栅格结构【21】

3．2基于参考信号的信道估计算法

在LTE系统中下行的接入方案采用OFDMA技术，为了在接收端实施频域均衡就需

要对信道的信息进行精确的估计，传统的采用基于参考信号的信道估计算法主要包括最

小二乘(Least Square，LS)算法，最小均方误差(M／viSE)算法和基于傅里叶变换(DFT)

的信道估计算法等。

3．2．1最小二乘算法

基于最d,-乘的信道估计算法是最简单的估计算,法E3n，高斯白噪声和子载波间的干

扰都会对它产生较大的影响，但其复杂度很低只是精度不够，去噪能力有限。本文参考

信号位置的信道估计算法就是利用最小二乘(LS)算法获得，首先定义一个代价i91数[38]：

尸(％)=(R—S·如)月(R-S·％) (3·2)

利用岱准则求得参考信号位置处的信道响应值HLs，使得这个代价函数取值最小。

对HLs求偏导得：
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—aP(H—Ls)：—t3(R-S．H：．s)n—(R-S．H舾) (3．3)
8H憾 aH岱

、 一

式中(拳)H代表厄米特转置矩阵，其重要性质对于矩阵A来说，AⅣ=A，于是上式

经求导化简可得到

笺掣：-2．SⅣ(R—S．％)(3-4)8H
l。

、 一

令上式等于零，联合式2．3经推导可得LS估计％p8】：

HLS=s-1R=S一(。s刀’+∥)=H+S～W (3-5)

从上式可以看出H表示的是真实的信道响应值，而S‘1形是噪声存在的干扰项，LS

估计很容易受到噪声形的影响，但是LS信道估计的算法很简单，因此受到了广泛的应

用。 ．

3．2．2 MMSE算法

基于最小均方误差的信道估计算法的原理就是为了满足信道真实响应和估计出的值

之间的均方误差值最小，在估计过程中需要信道的先验统计信息的辅助，参考信号

MMSE估计的数学表达式可由维纳．霍夫方程得到，假设信道响应间的误差定义口51为

P舢，=日翮一H (3-6)

构造一个均方误差代价函数，

E(I error 12)=E(1日细一疗J2)=￡[(日细，一疗)(哆细一疗)Ⅳ】 (3—7)

需要求得信道响应疗，使上述均方误差最小，于是可以得到MMSE估计：

‰=‰(‰+盯2(ssH)。1)‘1虬 (3-8)

式中：R船=E(HHⅣ)

基于MMSE的信道估计算法在进行求解时加入了对噪声的处理，在同等条件下，基

于最小均方误差的信道估计性能比最小二乘估计的得到的性能要好的多，但是前者的运

算量太大，涉及到矩阵的求逆运算‘351，信道信息每次变化时就需要对所需矩阵重新求逆

运算，并且随着维数的增长，求逆的运算量会越来越大，具有很大的计算复杂度，所以

线性的最小均方误差算法在传统的MMSE算法基础上，简化了其计算量，在式(3-12)

中将(豁口)一1用期望值色{(ssⅣ)一1)代替，可得到表达式∞：

％雠2‰(‰十靠‘盯1％(3-9)
其中I表示的是单位矩阵，∥由信号星座类型决定的常数，而对于采用16QAM调

制时fl---17／9，采用QPSK调制时,a--1。
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3．2．3基于DFT的算法

由前面章节介绍的基于最小二乘的信道估计方法可知，没有噪声干扰的信道响应值

主要分布于低频位置，噪声分散在整个频域范围内，依据时域能量更加集中并且主要集

中在多径时延扩展内的思想，采用基于离散傅里叶变换的信道估计算法，是将LS算法

得到的信道响应通过IDFT操作转化到时域，然后在时域方向采用相应的滤波方法来滤

除噪声[391，最后将处理后的时域信道响应经过DFT操作转换回频域，这样的操作同

MMSE的方法相比降低了信道估计的复杂度。

常用的时域滤波的方法是保留时域前端循环前缀长度M(含有主要能量部分)的响

应值，将时域响应尾部N．M个点置零，消除部分噪声的影响，但是这样也会将部分的信

道能量也滤除掉，在高信噪比的情况下会影响估计性能，图3-4为常用的基于DFT估计

算法的原理框图。

频域tt,J-：曦

l

一

●

●

经LS
●

t"／!I／计
M

得至U N点 N点
的信 IFFT FFT
道响
应 ——————卜 O——————’

． 后lq-M ．

： ，点置零o ： -

图3-4基于DFT估计算法的原理框图13训

3．3数据载波位置的插值算法

如果参考信号间的间隔小于相干带宽，那么在得到参考信号位置处的信道频域估计

后，就需要进行相应的插值处理从而估计出整个频域的信道响应，在频域均衡后就可恢

复得到完整的信道信息。针对插值方法的不同，估计出的信道响应精度也是不同的，合

适的内插方法可以更好的消除噪声的影响，内插出更加准确的数据，提高估计精度，但

同时由于其依赖的参考信号的数量的不同【40】以及各个内插方法相对的局限性也会带来

噪声地板误差的影响，通常随着参考信号数量的增加，内插效果会越好，数据的传输速

率也会相应的下降。

3．3．1一阶线性插值

常用的一阶的线性插值算法包括利用常值插值的算法和线性插值方法【4l】，线性插值

就是利用前后两个相邻的参考信号位置处的信道估计值来线性内插出其间数据子载波位

置的信道响应值，而常值插值方法其实是线性内插方法中的一种情况，它用一个参考信

号处的信道响应值来估计其附近子载波的信道响应，前者其实是后者的一种特例，通常
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用在处理边缘位置子载波响应的估计，常用的数据位置的线性插值估计方法可表示如下

式【42】：

日(七)=coHr(m)+qHr(m+1)，mNl<k<(坍+1)M (3-10)

其中，％2(1-番)，q 2番，七表示子载波间的索引，砟表示经最小二乘估计后
得到的参考位置处的信道估计值，m表示参考信号的索引，．O≤刀<M是数据子载波内

部的索引，M表示参考信号之间的间隔。

经过线性插值得到的信道估计实现非常简单，但是对参考信号的间隔非常敏感，间

隔太大的话，这种信道估计方法就不能及时的去跟踪间隔内信道的变化影响内插效果。

3．3．2二阶高斯插值

二阶插值算法通常又被称作高斯插值算法，利用了连续3个前后相邻的导频处的信

道估计插值得到位于它们之间的数据子载波的信道估计值，由于利用了更多的参考信号

数据，插值后得到的数据也比一阶插值的效果要好【39J：

H(k)=c lHp(m一1)+coilP(，卵)+qHp(m+1)，mN,<k<(聊+1)M (3·11)

上式中：c。之毒[口2一口]=—a(aF-1)
’。

co=1一口2=-(a-O(a+1)

岛：!r口z+口]：!幽
‘

2
L 一 2

其中口=熹，甩表示参考信号之间的数据子载波的索引，取值范围为o≤珂<M。

同时需要注意的是，在利用二阶插值算法做信道估计时在信道响应序列刚开始的位

置上，估计数据子载波的响应利用的是一阶线性插值。

3．3．3基于DFT的变换域插值

由算法原理框图34与图3．5的比较可知，基于变换域的插值算法从原理上来说，

同基于离散傅里叶变换的信道估计算法有相似的地方，但是它的思想是利用了信号处理

中，对时域序列尾部补零相当于在频域进行内插处理的原理，这是因为对时域信号的处

理使得想对应的频域信号间的抽样间隙缩小了，如下图3．5所示【431，在得到参考信号位

置处的信道响应值后，进行ⅢFT／FFT操作时，IFFT转化前参考信号的信道脉冲响应长

度为M，在时域进行相应的处理消除噪声后，然后在进行FFT转换的时候在时域补N．M
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个零，以便插值处理得到所需的N点长度的信道响应。

经过LS估计得

到的信道响应

M点

IFFT

时域补

N．M个零

图3．5变换域插值算法流程

3．4估计算法仿真与分析

N点

FFT

3．4．1引入虚载波后的分析与处理

传统的基于DFT的信道估计是通过离散傅里叶反变换，将LS估计出的频域响应转

换到时域进行滤波或者相应的处理，来降低或者消除噪声的影响，然而LTE系统是以资

源块(Resource Block)作为基本单位来分配资源的，对于一个物理资源块来说在频域方

向上包含12个子载波，在表2．1(LTE参数表)中列出的不同的带宽参数中，比如对

10MHz带宽下FFT点数1024，有效子载波数为600来说，它们的有效子载波的数目都

可以被12整除，但是参考信号的总数却都不是2的整数次幂，为了减少干扰和滤波器设

计的复杂度并且在做信道估计时可以利用基2的FFT快速运算，在对得到的参考信号位

置的信道响应作处理的时候，需要添加一些空置的子载波即虚拟子载波，位于这些子载

波中的导频就是虚拟导频，这样由于虚拟子载波的存在，使得在进行DFT处理的时候，

满足2的整数次幂的要求以便使用快速算法，同时也可以利用虚拟子载波来作保护频带

以避免系统间的干扰，但是这样一来，参考信号的分布就不再满足均匀特性，破坏了其

间的正交性。引入的虚拟参考信号位置处信息的缺失，再加上噪声的影响，对信道估计

的性能影响很大，由于DC子载波也是空置的不带任何数据，忽略它不会对信道估计算

法造成很大的影响，所以本文后面的算法都假定忽略DC子载波的影响。

假设有效子载波数为M耐，两侧分别有数量相当的‰d／2个子载波，中间位置为空
置的虚拟子载波，如图3-6所示：

虚拟子载波(Ⅳ一M埘)

，————一一、_—-—’_

l !!烂H豳十1． N
2 2

图3_6引入虚载波的结构示意图

已有的研究中对虚载波的影响也做了较详细的分析【17J，当存在虚拟子载波时，有效

子载波的数目和全部子载波的数目不相等，此时原来长ⅣI删的信道信息将扩散到添加虚

载波后的全部Ⅳ个采样点上，这样经过离散傅里叶反变换，使得信号由频域转换到时域，
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就不能利用时域信号能量更加集中的特性了。由于能量泄露，此时采用加窗处理就可能

滤除部分信道能量，降低信道估计的性能，对于均方误差性能来说，当信噪比增加到一

定阶段后就基本平稳，造成MSE平底现象。

由于虚拟子载波位置处信道响应的缺失，将会造成信道频域响应在有效子载波和虚

拟子载波的边缘不连续，导致边缘效应影响估计精度。在参数为20MHz系统带宽，有

效子载波数为1200，FFT点数为2048的情况下，对基于DFT方法的信道响应与理想信

道响应进行仿真对比，如图3．7所示。

图3．7信道频域响应比较

由上图3．7可以看出，在有效子载波和虚拟子载波相邻的位置，即在子载波索引位

置为600附近，基于DFT的信道频域响应与理想信道估计下的频域响应之间产生了偏差，

出现了边缘误型191，由于虚载波的影响使得信道冲激响应扩散至整个信道的采样点上，

从而使时域多径能量发生泄露。

在添加了虚拟子载波的情况下采用基于DFT的估计算法容易造成误差，因为缺少虚

拟子载波和参考信号处的信道信息，再加上的噪声的双重干扰，误差就会比较大。本文

的信道估计方法在得到参考信号位置处的信道响应后，为了便于进行FFT操作而引入了

虚拟参考信号，为了减弱这些虚拟参考信号带来的影响，采用了文献[19】提出了利用边

缘有效载波的频域响应补偿缺失信道频响的方法，使用得到的LS估计中有效载波边缘

的信道响应值重复赋值给原本空置的虚拟参考信号，以组成完整的信道频域响应长度。
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如图3-8所示，与传统空置虚载波的方法不同的是，％和只鲫分别表示左右两端有效
载波和虚载波相邻的位置处的信道频域响应。

虚载波

· 图3-8经过处理的虚载波插入示总图

经过补偿后的DFT信道频域响应与理想响应之间对比如图3-9所示，可以看出通过

对缺失的信道频域响应的补偿处理，有效的减弱了与理想频响之间的误差，同时虚载波

的加入也满足了DFT快速运算操作时的2的整数次幂的点数需求，但是这种补偿频域信

道响应和传统的将虚载波置零的方法一样，并没有彻底消除边缘不连续的现象，只是将

频域信道响应中不连续的位置从虚载波与有效载波的边缘转移到了虚载波的中间附近。

崔
善
鼙
嚣
割
连驽

图3-9经过处理后的频域响应对比
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3．4．2算法仿真与分析

仿真主要对比了基于LS的估计算法，采用重复边缘处频域响应的DFT估计方法，

传统的DFT信道估计算法和理想的信道估计算法，均方误差(MSE)可由下式定义143J：
1

MSE=亡f阳∞(研(日一‰)(日一日删)H】) (3·12)
』V

仿真采用基于LTE系统的下行单天线扩展空间信道模型，使用城市微小区场景，仿

真采用表2．1所示的具体参数：系统带宽采用20MHz，调制方式采用QPSK调制，有效

子载波数量为1200，FFT点数为2048，CP长度为144，仿真结果如图3．10和3—11所示。
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图3．10信道估计算法的BER比较
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图3-11信道估计算法的MSE比较

从仿真结果图3．10和图3．11可以比较清晰的看出，采用基于LS的信道估计虽然算

法简单，但是由于受噪声影响较大，精度受到限制；传统的DFT估计方法由于采用空置

虚载波的处理，在低信噪比的情况下，虽然性能比LS算法有所提高，但是随着信噪比

的升高，误码率性能下降，均方误差性能出现了平底的趋势，这是由于虚载波的引入导

致多径能量扩散至信道响应尾部，此时再使用传统的保留CP长度的方法就可能舍弃尾

部的有效能量，能量损失较大；而对虚载波处信道响应补偿后的DFT估计方法比较有效

的转移了边缘效应的影响，均方误差的平底现象得到抑制，得到了较为准确的估计效果。

3．5本章小结

本章首先介绍了传统的信道估计方法以及对参考信号位置以外的数据载波位置处的

插值算法，又对虚载波的引入进行了简单的分析，采用已有的研究中提到的补偿虚载波

边缘频域响应的方法来弥补FFT运算的长度问题，通过仿真验证较好了减弱了边缘效应

的影响。
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第4章基于小波分解的LTE下行信道估计算法优化研究

基于LTE下行参考信号结构的特殊性以及系统参数的要求，使得在利用传统的DFT

算法时需要引入虚拟导频来满足快速计算的需求，而在虚拟导频边缘处经过IFFT转换

后通常会产生高频分量，从而加剧了估计性能的恶化，本章在传统的DFT估计方法的基

础上；引入小波分解和时域加窗的思想对噪声进行处理。

4．1离散小波变换

小波变换是一种与信号和图像处理紧密结合的理论m】，小波变换具有频率局部化和

时间局部化的特性，它利用不同的分辨率来分析信号中的各种频率分量。频率局部细化

的特性使得信号通过小波变换后可以清晰的分辨出信号的各个频率层次的分量，便于针

对不同的需求对各分量作细节处理，而小波的时域局部化特性也便于信号分析定位其包

络特性发生波动的位置，通过小波变换的平移和伸缩等运算对信号进行多尺度细化的分

析后可以有效地提取出信号中的主要信息。

傅里叶变换是一种基于全局的时域或者频域上的转换1451，经过傅里叶转换后，信号

就转换成在单独的时域或者频域信号，处理范围有局限，而通过小波变换就可以在时频

域上同时对信号进行处理分析，将信号分解为各种小波分量，这些分量小波都属于一个

小波族。离散小波变换(DWT)就是将信号分解成尺度函数分量和小波函数分量，而一

般来说，噪声主要存在于小波函数分量中。

小波分解去噪方法就是利用了其中的小波函数分量，也被称为细节分量。首先对信

号进行分解，在每一层的分解中都可以将信号分解成对应的尺度函数分量和小波函数分

量，其中噪声能量主要集中在细节分量中，通过寻求噪声功率和细节分量之间的关系进

行阈值去噪。同时，离散小波变换还有相应的快速算法的实现，即快速小波变换(FWT)，

也被称作Mallat算法【删，它揭示了DWT中相邻的尺度系数之间的重要关系，便于实际

应用。 、

离散小波变换将信号分解成尺度函数分量和小波函数分量，用公式(4．1)表示为H：

们)≈乃+l(r)=∑cj[k]·2以·p(27t-k)+∑Dj[k]·2m·y(27t-k)(4-1)

q【七】=∑q+。[册】·ho[m-2k]
其中： ”了

9[七】=∑q+，【研】·扛[m一2七】
—t=—∞

上式中，q【七】表示离散小波变换将信号分解成的尺度函数分量的系数，q【七】则表
示分解出的小波函数分量的系数，P和y表示的是尺度函数和小波函数，通常可以将尺
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度函数系数和小波系数看作是一对低通和高通滤波器的脉冲响应。

这样也可以将信道响应日通过小波分解后用尺度在_，层上的尺度函数和小波函数

来表示，如式(4-2)所示：

日=∑q，。矽(2／t-n)+Eq，。妒(27t-n) ’(4—2)
一 一

其中q，。表示信道响应经小波分解后的尺度函数矽(27f一刀)的系数，q，。表示相应的

高频部分的小波函数驴(2Jt—n)的系数，玎表示数据序列中的第n个元素。

H

／＼

图4-1信遭响应2层分解

如图4．1小波2层分解过程所示，信道响应经过1层小波分解得到尺度分量c1和细

节分量a I锎，然后对近似分量G进行第2层小波分解得到分辨率更高的尺度分量c2和

细节分量D，，基于小波分解的多分辨率的特性只是对每层分解得到的低频部分进一步的

分解，而对高频部分则没有考虑。

常用的小波基函数有Haar小波，Daubechies小波，SymletsA(symN)4x波等，Haar

小波是最简单的一种小波函数，实质是一个阶跃函数；如果用N表示阶数，Daubechies

小波常被简写为dbN，扩展性比较好，可以很灵活的解决由于提高能量集中度而带来的

边界影响；symS小波同dbN小波类似，但是具有更好的对称特性[471，更适合于处理图

像重构时的相移。

基于小波分解的信道估计方法148]就是由最小二乘算法得到信号的频域响应后，经过

IFFT变换在时域做小波分解处理，使其分解为尺度分量和细节分量，根据文献[48】和[49】

提到的方法，寻找细节分量与噪声参数的数学关系，提取出噪声的门限，然后对时域信

道估计进行阈值去噪，本章将要给出的优化算法在变换域的噪声处理也主要是借鉴这种

方法，在小波分解得到的高频部分中主要是噪声分量，它的标准差的绝对值估计是比较

稳定的，当信号是稳定规则的时候，分解出的高频信息在各个高频层中都能较为集中的

体现，并且可以避免在计算信号边缘时候产生无用的信息，这种稳定性有助于信号分析。

由小波分解得到的细节分量是一组独立同分布的随机变量序列，假设用Z表示，如

果用o-j来表示随机变量Z的绝对值的中位数【48】，则

％=median(IZl) (4—3)

选择￡(z)={zI作为损失函数，则平均风险函数R(z)可定义为【49】：

q

～廖／q



西南交通大学硕士研究生学位论文 第31页

R(z)=E{三(Z-C))2[Iz-CIf(z)出(4-4)

=E(c—z)厂(z)az+f(z—c)弛)az
其中：C为常量，Z是由常量C估计的独立同分布的随机变量，f(z)是Z的概率密

度函数，函数尺对常数C求偏导得：

dR d(￡(c—z)厂(z)出+E o—c)厂(z)龙)
● M

dC—dC (4·5)

=E化)dz+f(一心))龙=2F(C)一1 ，

其中：F表示分布函数，为使平均风险函数R取得极小值，令上式等于零，则可以

得到F(c)=互1，若用％来替代常数c，以吒来表示时域噪声的标准差，同时由累积分
布函数的性质可知：

F(％)=剐z峰％)=尸(I z吒l≤毒)=丢 (4-6)

’若Z服从标准正态分布，由累积分布函数的性质联合查表可得【48】：

鱼：纵荨)≈0．6745 (4．7)

如果用Z表不小波分解得到的细节分量，上式司转燹为：

仃≈殳：—median—(I df『1) (4．8)仃≈———．-=一 ＼斗‘O，，

～0．6745 0．6745

‘这样就建立起来了细节分量同噪声之间的数学关系。如果用I矿l表示高斯白噪声的

幅度，吒表示噪声的标准差，则噪声阈值threshold可以用其幅度的期望E(1矿I)表示，

若噪声幅度l∥l遵循瑞利分布特性，则E(I W 1)可以表示为：

硎咿I m黟吐20"n2训帅：f争吐2er一2训帅
：一Vlwld(P一器)：一1wI．P一黔悟0+Il·P一筹d(1w) c4．9，一 P 2印)一 叩2砰l悯+rP

2砰 “．9)

． 胛

、-0+风r赤P 2印d(iwi)
由标准正态分布特性知上式积分内．f1兰P 2砰d(f形I)的值为i1，于是上式就可转

：、／Z／／'Or Z

化为：
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E(帅=厩‘丢=括％ (4-10)

再联合式(4．8)可得噪声的近似阈值【48】：

棚M=层·吒≈店·百median(I d,I) “．11)

4．2时域加窗处理及仿真

根据前面章节的介绍，将最小二乘估计值加入虚拟载波后进行IFFT变换，此时将

得到时域的信道响应进行加窗处理，常见的加窗是单一的截取循环前缀长度的信道响应，

其余点都置0，也就是加矩形窗的方法，而也有文献提出采用加梯形窗的方法【42】，加入

汉宁窗，海明窗的方法川等，而对于LTE系统下行链路而言，如下图4．2所示时域信道

响应，经过多径信道传输后，能量多集中在信道响应的前后两侧，而中间部分的能量则

是以噪声为主。

}l{ { ‘l

|}： ； { ； ； ； ； ； jf； { { } } f {
n25

m⋯r⋯r⋯‘r⋯r⋯r⋯r⋯r⋯‘r⋯r⋯f
⋯ ； } j {

瑚二≥二￡：誊二≥二#二#二≥二享二享二剖
0

图4-2时域信道响应

在实际系统中并不能提前知道信道的最大多径时延，针对这样的情况就需要利用时

域中信号能量更为集中的特性采用合适的加窗方法，这里为了更好的对信道能量进行保

留取舍，在文献【52】采用的前后加矩形窗的基础上选用一种改进的矩形窗联合三角窗【42】

的方法，即在时域信道响应前后两端分别采用梯形窗的处理，加窗总长仍保持为CP长

度范围内，通常来说信道功率的时延谱是按指数衰减的，所以时域前后窗长占循环前缀
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长度的比例旯常取经验值【52】：

旯一2"2-。1，n=2或3
(4-12)

即前后加窗的方法中，常用的比例值为3：1或7：l，图4．3表示的就是梯形窗中矩形

窗长度和三角窗的长度比按1：1划分时的加窗示意。

＼ ’／
N一(1一脚Ⅳ一半印N一1

图4-3时域加梯形窗的示意图【421

在这里为了比较加窗方案的有效性，对常用的比例加窗方法进行仿真比较，仿真参

数仍然采用20MHz带宽的下行参数，仿真对比了下面七种加窗方案：

case 1． 只保留前面CP长度响应值，后面置零

c勰e 2． 前后两端加矩形窗，前后窗长比3：1

case 3． 前后两端加矩形窗，前后窗长比7：1

case 4． 前后两端加梯形窗，前后窗长比3：1，其中矩形窗长度和三角窗的长度比1：1

case 5． 前后两端加梯形窗，前后窗长比3：1，其中矩形窗长度和三角窗的长度比2：1

case 6． 前后两端加梯形窗，前后窗长比7：1，其中矩形窗长度和三角窗的长度比1：1

case 7．前后两端加梯形窗，前后窗长比7：1，其中矩形窗长度和三角窗的长度比2：1

仿真结果如图4-4和图4．5所示：
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图4．4常用加窗方案性能的BER比较
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从仿真结果可以看出，方案1的性能较差，基于前后加窗的其余6种方案误码率性

能相差不大，但是都比方案1的性能要好，其中前后加梯形窗方法(case 4．7)的均方误

差性能要优于前后加矩形窗的方法(ease 2．3)，而在梯形窗加窗方案中又以方案4和方

案5的性能相对较好，其误码率性能接近，但是方案4的均方误差性能相对更好，这是

由于其采用梯形的加窗方法，比例分配对于噪声的滤除和能量的保留来说效果相对更好，

所以取得了更好的估计效果；方案l的加窗采用只保留前面CP长度的方案，导致信道

冲激响应尾部多径能量的损失，使得随着信噪比的升高而引起比较大的误差：从信号处

理的角度分析，加梯形窗的均方误差效果优于矩形窗，是因为时域信号加矩形窗相当于

在频域卷积了一个sinc函数，优点就是主瓣比较集中但是旁瓣比较高，引入的估计误差

也比较大是其不足的地方，而加三角窗后则主瓣宽度增加，并且旁瓣较小；同时，方案

4和5，方案6和7的性能比较，也从一定程度上说明随着三角窗比例的增大，效果有了

～定的改善；采用矩形窗联合三角窗的方法实现简单，并且较好的减弱了旁瓣的影响，

减少了频谱能量的泄露，同时又保证了主瓣的能量相对集中，所以本文后面的加窗选用

方案4所采用的加窗方法。

4．3基于小波分解的信道估计优化算法

LTE系统下行采用的小区参考信号是时间和频率相关的二维信号，要想得到完整的

信道估计就需要在已知参考信号的信道响应的基础上，通过对时域和频域方向分别进行

适当的插值算法内插得到有效子载波位置处的信道响应【53】；而为了在得到参考信号位置

的信道估计后更好的利用DFT方法，对LS估计先进行时域方向的线性插值得到扩展的

频域响应，如图4．6给出的资源块中参考信号映射结构所示【42】，两个含有参考信号的

OFDM符号中，其参考信号的位置是交错的，假设符号在时域方向的索引为0—13，在

时域位置0和11处的信道响应采用常值插值得到，而在位置4和7处需要添加的信道响

应值可采用线性内插方法来得到，扩展后使得在频域方向上参考信号的间隔为2，这样

对含有参考信号的一个OFDM符号而言，通过在频域方向上作线性内插就可得到数据子

载波位置处的信道响应值。
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频

域

时域

图4石基于参考信号的时域插值示意图

传统DFT估计算法中常采用保留循环前缀长度的信道响应的方法来消除噪声的干

扰，为了加强对时域噪声的处理，在文献【48】的基础上给出一种基T-d,波分解的信道估

计方法，在传统的DFT算法的基础上，将时域信号经过小波分解后，从噪声主要分布的

细节分量中提取出较为精确的阈值门限进行滤波处理，然后针对信道冲激响应在尾部存

在泄露的问题，将此时的信道响应采用方案4的加窗方法来对噪声进一步的抑制，这样

处理在充分保留信号能量的情况下，减轻噪声对估计精度的影响，算法结构如下图4-7

所示：

． 图禾7改进的算法流程

本节给出的方法与文献提到的小波分解估计方法[48】不同的是，文献中采用梳状导频

或者训练序列来进行信道估计，并且OFDM符号长度满足FFT快速运算的长度要求，

在时域通过小波分解的阈值进行噪声处理后，经过尾部补零完成插值的操作进行信道估

计，而本文采用的是LTE下行小区参考信号结构，得到的参考信号位置的频域响应长度

在进行DFT估计时并不满足实施FFT运算的长度要求，需要加入相应的虚拟子载波，

而这些虚拟子载波的引入使得一些参考信号，即虚拟导频落入了虚拟子载波中，这样同
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传统的方法相比在提取参考信号位置信道响应的时候就引入了误差，插入的虚拟导频数

量越多，引起的估计误差就会越大，为了减弱这种影响，本文给出的优化估计方法采用

已有研究中给出的重复边缘位置信道响应的方法【191，在一定程度上补偿缺失的信道信

息，同时，对于经过IFFT变换后的时域信道响应，如图4。2所示由于虚载波的引入会导

致多径能量扩散后主要集中在信道响应的前端和后端，中间部分主要为噪声干扰，所以

在此还是引入了时域前后加窗的处理方法，给出算法的具体步骤为酬：

1．通过最小二乘信道估计得到参考信号位置处的频域信道估计值Hz．s；

2．对Hts采用边缘重复的方法【191N用虚拟参考信号边缘的频域响应值来补偿添加

的虚拟参考信号处的信道响应，得到此时的信道频域响应值且妇，然后采用

IFFT将频域的信道响应转换到时域中，得到信道响应厅，F胛；

3．再将得到的信道响应采用小波分解的方法得到细节分量，采用前面介绍的从细

节分量中得到的阈值门限来滤除噪声，得到此时的估计值忽所+埔，，在时域采用方

案4提到的加窗处理后，进行FFT操作，将时域信号转换回频域，得到去噪后

的频域信道响应日聊。

4．最后在时间和频率两个方向对日F盯进行线性内插得到全部数据子载波的信道

估诗H：

4．4优化算法仿真与结果分析

仿真采用LTE下行单天线SISO系统，信道模型采用扩展的SCME空间信道模型，

使用城市微小区场景，具体仿真参数如下表4．1所示，对给出的信道估计算法进行仿真。

表4．1仿真参数

系统带宽 20MHZ 循环前缀 常规CP

调制方式 QPSK CP长度 144

载波频率 2GHz 子载波间隔 15舭
FFT点数 2048 资源块数 100

有效子载波数 1200 检测算法 Ⅳ￡MSE

采样频率 30．72MHZ 插值算法 线性插值
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仿真结果图4．8和图4-9中对比的信道估计算法描述如表4．2所示：

表4．2仿真图中信道估计算法描述

信道估计算法 描述

LS LS信道估计算法

DFT+windows 4．2小节中采用加窗方案case 4的DFT信道估计算法

DWT traditional 文献[48】中给出的小波分解算法(经DFT处理)
ideal 理想的信道估计

DFT+DWT 小波分解结合改进加窗处理的优化算法

仿真对比显示采用基于最小二乘算法的信道估计方案虽然方法简单，计算量小，但

是由于受噪声影响较大，估计精度受到限制；由多径能量扩散到信道响应尾部而引入的

方案4加窗的DFT估计算法，由于采用了利用边缘信道响应弥补缺失信息数据的方法，

并且引入了前后加窗的方法处理，进一步的滤除噪声，同时较好的保留了信道的完整信

息，误码率和均方误差性能同传统的最小二乘算法相比有了一定的改善。

为了增加对优化算法性能的对比，仿真了文献[48】中提到的小波分解算法，而文献

中给出的算法由于仿真条件和参数的不同，并且其采用训练序列的导频形式，所以并不

能直接应用于LTE系统下行仿真，再对其算法进行了一些细节处理后，将其与给出的优

化后的小波分解估计算法的性能作对比，仿真结果显示，在都采用常用的db4小波基并

且在1层分解的情况下，两种算法的误码率性能相差不大，但是优化后的算法拥有更好

的均方误差性能，减弱了高信噪比下的信道误差，这是由于优化的算法使用重复边缘值

的方法来转移了边缘效应【19J的影响，同文献【48】未使用加窗的算法相比，采用了方案4

的优化加窗处理，较好的抑制了噪声的干扰。

而优化算法同采用方案4加窗的DFT算法性能相比，也表现出了一定的提升，在低

信噪比的情况下，MSE性能提高了2dB左右，而随着信噪比的增加，特别是高信噪比

下性能有所降低，这可能是由于在高信噪比的情况下，有效信号能量比较大，而在l层

小波分解的情况下，可能由于分解层数的不足使得细节分量中除了噪声还包含了信号能

量，使得部分有效能量被滤除。

总的来说，由于优化的算法利用了小波分解得到较为精确的噪声阈值，并且采用前

后加梯形窗的方法来处理噪声，较好的减弱了传统方法只保留前段CP长度而可能舍弃

有效能量的影响，均方误差性能上比传统的信道估计算法有了一定的改善。

4．5多天线系统中信道估计算法仿真

4．5．1 MIMO在LTE下行系统中的具体应用

LTE系统下行链路支持多输入多输出的天线技术，包括空分复用技术和传输分集技

术，就是为了满足高数据传输速率和高容量的需求，对LTE．OFDM下行系统来说，为了

实现多天线发送分集，LTE物理层分别采用SFBC(Space Frequency Block Coding)和
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SFBC+FSTD(Frequency Switched Transmit Diversity)的传输分集方案支持2和4个发送

天线的情景I¨。

传统的空时块状编码(STBC)和OFDM技术结合应用使得当系统处在一个高速移

动的环境中，多普勒频移的影响就会比较大，码字之间的正交性被破坏影响传输的性能，

因此提出了空频块码(Space Frequency Block Code，SFBC)，其在频域相邻的子载波一

般都在一个相关带宽内，从而保证信道的准静态特性，调制接收的具体流程如图4-10所

示【331。

⋯⋯一+

、 '

／ 、

，／ -

⋯⋯一斗

图4．10 MIMO调制接收框图

在MIMO多天线技术中，不同的天线传输的信息很容易干扰别的天线上的传输信

息，会影响用来分离MIMO数据流的信道估计的数据，因此在MIMO．技术中发送端每

根天线都要有自己独立的参考信号，原理如下图4—11所示：
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OFDM符号时域

图4．11发射天线为2时参考信号映射示意图纠

其中R表示各个天线上的参考信号位置，阴影部分是天线间映射的资源位置，参考

信号资源在不同的天线间相互映射，这是因为在一个天线中传输的OFDM符号里放置参

考信号的位置，在另外一根天线中就要空置出这个时频位置，以保证参考信号之间的正

交性不被破坏。

在图3-2给出的LTE系统下行链路的参考信号结构中，一个OFDM符号中在频域方

向上包含12个子载波，对相邻的两个子载波进行SFBC编码[55J，SFBC编码原理类似于

Alamouti的空时块码(STBC)原理，但是SFBC进行编码分配对应于频域相邻的两个子

载波而不是时域中传输符号，在发送天线为2时，经过空频块码(SFBC)编码的发射分

集后，信号被映射为两路信息流，然后进行IFFT变换加入循环前缀后分别从两根天线

被发送出去，在i时刻实现层向量传输数据l so(D81(f)l。到物理天线映射的预编码操作可
表示为【IJ：

Yo(2i)

y1(2f)

yO(2i+1)

Y1(2i+1)

1·='十
42

1 O

O 一1

O 1

l O

{0

0 J

0 J

-j 0

Re(so(f))

Re(s1(D)

Im(so(f))

Im(s1(，))

进行预编码后得到的传输矩阵可以表示为‘1】：

1

2万

So(f)

一[一(胡‘
s1(，)

rs。(f)T

(4．13)



西南交通大学硕士研究生学位论文 第42页

s=[#‰捌 件⋯

上式中，少(f)表示天线胛端I=l的数据，J‘表示输入信号s的共轭转置矩阵，如图4-12

所示的典型的SFBC的发射分集芳案：

天线0 天线1

叵Layer0圈．圆圆眩
—————————●卜 I藏回 囤叵珂上波
图4．12两天线SFBC发射分集【l】 ，

如果用rm。表示接收端天线端口m上第甩个子载波所接收到的信号，‰。表示忽略时

刻i时第聊根发送天线到第n根接收天线的信道冲激响应，这样在2发2收天线接收端

的信号就可用矩阵表示为：

[t％oo，持乩I∥s'“[s01】．]隐纠 ㈤㈣
L％，_。-J=万【-一】’ 】’-J k％。．J

¨。"

％。=-击2(s。hoo+s1办。¨ 。

”击(小I】．‰小叮‰) (4-16)

，l。=百l(SO％。+s1办。。)
V二

‘。=而1 L—s』ji。。+∥】‘厅。。)
VZ

当发送天线为4时实现层映射的预编码后，天线间频域位置转换的映射过程可以用

图4．13表示【l】：

Layer0：s响

LayerI：s。(i) SFBC+FSTD

—·—··---··—····-·--->

Layer2：s2(i)

Layer3：s3(i)

天线0 天线1 天线2 天线3

·【s1(i)】．

[so(i)】．

0

O

O

O

-Is3(i)】．

[s2(i)】．
1

I
V

子

载
波

图4-13四天线SFBC发射分集

采用SFBC编码的技术，收发天线间的无线信道都是互相独立的，同个载波在衰落
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程度不同的信道中传输，最终在接收天线处信号合成和解码解调，可以较好的抵消频率

选择性衰落。

4．5．2仿真结果及其分析

本小节在LTE下行2发2收的多天线场景下对传统的LS估计算法，采用加窗方案

2的传统DFT估计算法，采用改进加窗方案4的DFT估计算法，理想的估计算法同基

于小波分解的优化估计方法进行信道估计仿真对比，采用空频块状码(SFBC)编码的

MIMO模式，系统带宽使用20MHz，FFT点数为2048，有效子载波数为1200，采样频

率是30．72MHz，资源块数目为100，循环前缀采用常规CP，其中子载波间隔15KHz，

CP长度为144，并对仿真结果进行分析比较，结果如图4．14和图4．15所示，仿真中对

比的方法可参照表4．2中算法描述。

o

苟
叱

呈
山
￡
∞

L’j

一 ^n．籀卫Z理，
一 k,／V IT^E，U／l司

一^C．r⋯2^．一u Ur-TW¨～UWj＼ e ideaI

÷DFT+肼ⅣT
＼、壬o、 、

＼弋‘闷酞＼鍪。j、
，＼＼鋈蓑⋯

一‘博々 弋。

j塾---x
‘蔑；弋
1．{～j
；i i |

￥苯i．

、K葺 日一
～

EBN0indb

图4．14 2发2收天线BER性能比较
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图4-15 2发2收天线MSE性能比较

从仿真结果图4．14和4．15中可以看出，经过2发·2收天线系统的仿真，由于使用

SFBC编码的发送分集方案，使系统获得了空间分集增益，减弱了无线信道衰落的影响llJ，

同单天线系统仿真结果图4．8和图4．9相比，估计性能得到较大的改善；同时采用优化

的小波分解的信道估计算法性能同传统的DFT的算法，最小二乘估计算法和基于加窗改

进的DFT信道估计算法相比误码率和均方误差性能都有了一定的改善，然而可能由于在

小波分解的阈值去噪中仍然滤除掉了部分有效载波信息，导致均方误性能差在高噪的情

况下有所降低，不过从仿真结果还是进一步说明了该算法具有～定的优化性能。

’4．6本章小结

本节主要对传统的基于DFT的信道估计算法进行了优化改进，引入小波分解的概

念，通过采用一系列的细节处理，如采用对参考信号位置频域响应边缘重置的方法来减

弱虚载波的影响，以及对尾部能量进行前后时域加窗的处理，给出优化的基于小波分解

的估计算法并仿真验证了其估计性能，最后在2发2收天线系统下对各种算法进行了仿

真分析。
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第5章基于离散余弦变换的信道估计算法

本章将传统的离散余弦变换(DCT)方法应用到LTE下行信道估计中，离散余弦变

换本质上同离散傅里叶变换(DFT)是相关的，对信号做N点的DCT变换就相当于将

信号长度由N通过镜像扩展到2N长度后做DFT变换的效果m】，同时离散余弦变换避免

了传统DFT运算中的复数运算，本章就利用DCT代替传统DFT的运算，同时联合小

波分解的噪声阈值来进行信道估计。

5．1基于DCT的估计算法

5．1．1传统的DCT估计

离散余弦变换(Discrete Cosine Transform，DCT)的一种基于变换域的数据处理技

术，具有较强的去相关性的特点常用在信号处理中，并且经过离散余弦变换处理过的信

号具有更好的能量集中性。同离散傅里叶变换相比，即便在不满足奈奎斯特抽样频率的

情况下，离散余弦变换仍然可以有效减少传输域的高频噪声部分【561，使能量集中在低频

区从而消除DFT方法中信号边缘处的不连续效应。
’

DFT运算时会将原始信号进行周期扩展至无限长的周期信号【5刀，如果原始信号的前

后端是不连续的，扩展得到的无限长信号的周期的连接处也不连续，会出现断层等现象，

这样进行DFT运算时会产生很多高阶分量，这些高阶分量还可能在进行插值运算时引起

混叠误差，而DCT运算将N点长度的信号扩展为对称的2N点长度处理，这样构造出偶

对称的特性，以便于在之后周期扩展时弥补周期交接处边缘的不连续性，使得信号更加

连续、平滑，减少了由于不连续性而产生的高阶分量以及引起的误差问题。传统的基于

DFT的估计算法只有在多径时延扩展是采样间隔的整数倍的时候才能有效估计信道信

息【5引，否则会影响信道估计的性能。而DCT算法同DFT算法相比，可以更好的集中能

量在低频处，从而减弱信道能量发生泄露的问题，得到较为准确的信道响应。

如果给定一个信号序列为x∽)，以的取值范围为0到N一1间的整数，则离散余弦变

换DCT可以表示为1571：
。

1 Ⅳ一1

xAo)=专∑x(疗) (5-1)

那)=虞砌)cos百kzc(2n+1)． (5-2)

其中k=l，2，⋯，N一1。
。

离散余弦反变换(IDCT)的可以表示为：
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x(刀)=击置(o)+、，ff万刍N-It(七)c。s百kx(2n+1)，刀=l’2，⋯，Ⅳ一1(5-3)
对于序列x(刀)，如果这是一个实数序列，则经过离散余弦变换后得到的变换域的信

号也是实数序列，而经过传统的离散傅里叶变换后得到的却通常是复数，这样将离散余

弦变换算法代替离散傅里叶算法应用于信道估计算法中，就避免了进行有关复数的运算

[s91，能够有效的降低计算量。

常见基于离散余弦变换的信道估计算法流程结构如图5．1所示，实质就是利用

DCT／IDCT运算来代替IDFT／DFT运算，相当于在经过离散余弦变换对信道能量进行了

压缩，然后通过置零或补零扩展插值出整个信道响应值。

图5-1基于DCT／IDCT算法的示意酣58】

传统的DCT方法经常被用在梳状导频结构的信道估计中，而在本文中由于LTE系

统下行小区参考信号结构的特殊性，直接引用这种算法得到的估计效果并不好，在此经

过处理引入虚载波来补充DCT的长度。同时由于参考信号的时频二维特性，不便于直

接利用DCT插值来得到整个数据载波的信道响应，所以用DCT算法对参考信号位置处

的信道响应来进行类似于DFT估计的处理，得到算法流程如图5-2所示。

经过LS估计得

到的信道响应

M
虚载披

的引入 嚣H僦黜
N点

IDcT

图5-2经过处理的DC’I’／IDC’I‘算法的不意图

5．1．2在LTE系统中的应用及仿真分析

由于对LTE系统下行小区参考信号的结构而言，传统的DCT估计算法需要引入虚

拟子载波，而这些虚载波的引入使得一些参考信号落入到了虚拟子载波中，这样在提取

参考信号位置信道响应的时候就带来了误差，插入了虚拟导频越多，引起的误差越大，

由3．4．2节的仿真与分析可知，引入虚载波后会引起估计误差增大，在性能上会反映为

MSE平底现象，由于仍然存在虚载波影响估计精度的问题，在此也尝试在DCT估计算

法中引入利用重复边缘值的方法119】来弥补空置的频域响应，来对比传统的DCT算法性

能。

在仿真环境不变的情况下，对传统的DFT的算法，基于DCT／IDCT的算法和改进

过的DCT／IDCT算法进行仿真对比，仿真参数采用如表2．1中所示的LTE系统带宽为

20MHz时的具体参数，采用常规CP模式，使用QPSK调制。在得到参考信道位置处的
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信道估计后，对传统的DFT算法在时域采用保留循环前缀(CP)长度冲激响应的方法，

来进行噪声处理；对基于DCT／IDCT的两种估计算法，分别采用虚载波置零和边缘值重

复补偿的方法来补足DCT运算的长度，而在变换域也都采用保留循环前缀长度响应的

方法。

100

1 0．1

10-2

1 0-3

10-4

1 0-5

Sim ulation of LTE System

青 DFT traditional

——∈卜一DCT／JDCT＼i DCT／IDCT+edge瓣
．jj蕊惑⋯
：、专、

“．

。t

杂离＼ 1--～

、：15＼
≈

＼

。＼一
．二、
～
＼
、＼

‘≮

．。 ～
≮

＼

10 15 20 25 30

EBN0 jn db

图5-3 DCT与DFT估计算法BER性能比较
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图5-4DCT与DFT算法MSE性能比较

仿真结果图5．3和5_4显示，采用DCT／]DCT的估计方法比传统的DFT估计方法在

采取同样加窗的处理下性能要好，说明经过DCT变换信道能量更为集中，降低了虚载

波引入的误差，较为有效的减弱了多径能量的尾部扩散；而基于DCT的估计方法在采

用边缘重置的方法弥补缺失的信道响应后，同单纯置零的DCT方法相比，误码率上虽

然性能差别不大，但是在均方误差性能上随着信噪比的增加，在高信噪比的情况下有了

明显的改善；而对于也采用边缘重置处理的DFT算法由于采用了只保留前端响应值，由

图4．2的时域信道响应分布可知，多径能量的扩散造成尾部仍有能量分布，而舍弃尾部

的加窗处理势必造成能量的损失影响估计的性能，随着信噪比的增加，均方误差的估计

性能较差；仿真的对比旨在说明在DCT方法中引入了对虚载波的处理后使得DCT估计

的均方误差性能有了改善。同时DCT运算在已有的研究中也有很多相应的快速算法实

现，便于应用。
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5．2基于’DCT联合小波分解的信道估计方法

在前面章节介绍的基于小波分解的信道估计算法中，由于引入了对时域响应的小波

分解处理，同传统的DFT估计方法相比，性能上有了一定的提升。由上一节的仿真分析

可知，采用DCT算法的信道估计性能比传统的DFT信道估计算法性能要好，减小了虚

载波引入的误差【删。本节就在DCT算法的基础上给出一种基于离散余弦变换联合小波

分解的优化算法。

在此仍然采用已有的研究中提到的利用参考信号边缘的频域响应值来补偿新添加的

虚拟导频信号处信道响应【19】，这样将频域信道响应中的不连续的地方从虚载波与有效载

波区域的边缘移到中心位置，由仿真结果图5_4的MSE性能对比可知这样可以有效地减

弱虚拟子载波对边缘处的有效子载波的影响，假设有效的参考信号数目为M，做DCT

变换的长度是N，k表示频域方向子载波的索引，具体操作可用下式表示为【l圳：

‰r(七)=

％(七)
％(M／2—1)
#Ls(M／2)

厶k(Ⅳ+M一1一k)

0≤k≤肘／2—1

M，72≤七洲／2r．1(5-4)
N}2 Sk sN—M}2一、

N—M f2§k§N一、

图5．5给出了基于DCT联合小波分解的算法结构，用DCT／IDCT来代替常规的

IDFT／DFT运算，在DCT将信道响应转换至变换域后，通过小波分解得到门限去噪，然

后针对图5．6所示，变换域能量此时主要集中在信道响应前端，在采用前后加窗方法4

的基础上只保留信道响应前端主要的能量，将后面都置零，经过这些处理后，然后再进

行离散余弦反变换，从而得到较为精确的信道响应。

图5-5基于DCT的算法结构H9】
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图5-6 DCT变换后的信道响应

算法步骤如下【5刀：

1．对导频子载波处做最小二乘信道估计，得到导频处的信道估计值珥。；

2．对且。采用利用LS信道估计的边缘频域响应来重复赋值给虚拟参考信号的方

法，来转移边缘效应的影响，得到此时的信道频域响应值耳妇，此时再采用离

散余弦变换将其转换到变换域中，得到信道响应办嬲r【61】；

‰r(，，)：h(刀)∑N-I如ge．COS—mr(而2k_+1)，力：o，1，．．．Ⅳ一1 (5．5)

黼、咖，=传=
3． 将得到的信道响应，采用小波分解的方法得到细节分量，从而根据前面文献推

导出噪声的门限滤除噪声，得到此时的响应值‰n撇；

r(驴州丢N-1‰ 百mr(2k+1)H10c r+mRCOS ，k=0⋯1 2⋯，N一1r(Jj})=以”)∑‰—磊一，=⋯⋯，一

喜乓中，-c刀，=丁j喜矿／f刀n≠=。0

并做离散余

(5-6)
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5．最后将得到的信道响应经过时域和频域方向的数据插值得到完整的信道估计

值。

5．3优化算法仿真与分析

仿真同样采用扩展的空间信道模型LTE下行单天线系统，使用20MHz带宽下的参

数模型，FFT点数为2048，有效子载波数为1200，采样频率是30．72MHz，资源块数目

为100，循环前缀采用常规CP，其中子载波间隔15KHz，CP长度为144，对基于LS的

估计算法，基于传统的DFT的估计算法，采用边缘重置思想的DFT估计算法，基于小

波分解的DFT估计算法，基于DCT／IDCT的估计方法和基于DCT的小波分解估计算法

进行信道估计仿真，结果如图5．7和图5．8所示。

o

葛
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呈
山
=
∞

L’J

r、亡T●^^一“；⋯_
L，广f IIaaIUo兀al

运蠢≥≥} DFT+windows
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图5．7信道估计的BER性能比较
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图5-8信道估计的MSE性能比较

仿真对比的信道估计算法描述如表5．1所示：

表5．1仿真图中信道估计算法描述

信道估计算法 描述

LS LS信道估计算法

DFT traditional 基于传统的DFT的估计算法

DFT+、^，indows 4．2节中采用加窗方案case 4的DFT信道估计算法

DFT+DWT 4．3节中采用的基于小波分解的优化算法

ideal 理想的信道估计

DCT／IDCT 5．1节中采用基于DCT／IDCT的信道估计算法

DCT／IDCT十DWT 基于DCT联合小波分解的优化算法

从仿真结果图可以看出，基于离散余弦变换联合小波分解的算法性能优于基于小波

分解的优化算法和传统的基于离散余弦变换的估计算法；基于DCT／DCT的估计算法由

于利用边缘值重复的方法来补偿缺失的信道信息，有效的降低了MSE平底误差，同时

DCT变换后能量更加集中，采用保留前面CP长度的能量的滤波方法，效果比传统的DFT

的算法估计性能要好，但是同采用加窗方案4的DFT估计算法相比，误码率性能接近，

均方误差性能稍差；而基于小波分解的优化算法的均方误差性能要优于基于DCT／IDCT

的信道估计算法，这是由于采用了通过小波分解得到的与噪声能量较为接近的阈值滤除

噪声，加入改进的梯形窗的方法进一步的在时域处理噪声干扰，同时有效的保留了信号

能量，MSE效果得到提升。
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引入小波分解的DCT估计方法，通过小波分解得到的阈值去噪，并且由于经DCT

变换后能量比较集中，保留信道响应前端能量将后面部分置零进一步减弱噪声的影响，

这样通过仿真验证，在误码率和均方误差性能上要优于对比的几种估计方法性能，并且

由于用DCT替换DFT的运算，也有其相应的快速算法实现，可较好的适应信道变化。

5．4 2发2收天线系统下信道估计算法仿真与分析

对传统的LS估计算法，采用改进加窗的DFT算法，理想的估计算法，基于小波分

解的优化估计方法，传统的DCT的信道估计算法和本章的优化算法在LTE下行系统进

行2发2收的信道估计仿真，采用空频块状码(SFBC)编码模式，系统带宽采用20MHz，

FFT点数为2048，有效子载波数为1200，采样频率是30．72MHz，资源块数目为100，

循环前缀采用常规CP模式，其中子载波间隔15KHz，CP长度为144，并对仿真结果进

行分析比较，结果如图5-9，5．10所示，仿真中对比的方法可参照表5．1中算法描述。
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图5-9 2发2收天线下算法BER性能比较
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图5．10 2发2收天线下算法MSE性能比较

从仿真结果图5-9和5．10中可以看出，经过2发2收天线系统的仿真，基于DCT

的小波分解估计算法性能比最,b--乘估计算法，两种基于DFT的算法和基于小波分解的

信道估计算法的误码率和均方误差性能都要好，由于DCT估计算法使得能量较好的集

中在低频部分，有效的抵抗了多径衰落的影响，减弱了信道响应尾部能量的扩散，基于

小波分解的优化算法中由于只采用单层分解，在高信噪比的情况下，由于噪声能量比较

小，信号能量较大，加窗方法的选取可能会舍弃部分有效的信道能量，而本节给出的算

法一定程度上改善了这个影响，减弱了MSE的平底误差，同时与单天线场景下的仿真

结果相比，多天线仿真性能由于得到更好的空间分集增益，取得比单天性系统下更好的

性能，进一步说明了给出联合算法信道估计的有效性。

5．5本章小结

本章将对虚载波的处理引入到DCT信道估计中，采用DCT／IDCT运算来代替

IDFT／DFT来处理参考信号位置处的信道频域响应，同时在单天线和2发2收天线系统

下，将基于DFT的估计算法，基于小波分解的估计方法同本章给出的方法进行了仿真对

比，验证算法的性能。
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总结与展望

对本文工作的总结

本文主要研究了LTE下行链路中常用的信道估计算法，采用已有的研究方法并结合

LTE下行链路导频模型的具体实际，给出一些优化解决方案。

首先介绍了移动通信技术的发展；并结合刚刚落幕的世界移动通信大会对LTE目前

的现状以及未来的发展作了简单的介绍，对LTE系统下行链路的物理层协议，以及其中

采用一些关键技术，对OFDM系统的原理和帧结构做了简要的阐述，说明了采用循环前

缀这种保护间隔的的优点和同步技术的作用，对LTE系统支持的多天线技术作了简单的

描述。然后介绍了常用的移动无线信道的特性和一些基本的信道模型。

本文对传统的基于参考信号的信道估计方法做了简单的推导，介绍了数据载波位置

处的几种信道估计插值算法，联系LTE系统的实际，对虚拟载波的引入以及已有的处理

方法作了简单的介绍并通过仿真验证；针对时域信号多径能量扩散的特性，仿真对比了

常用的几种加窗方法，然后在利用小波分解得到的阈值基础上给出了一种优化的信道估

计算法，仿真表明给出的优化算法在误码率和均方误差性能上比传统的DFT信道估计算

法有了提高，最后采用SFBC编码2发2收多天线场景，对传统的信道估计方法和给出

的优化估计算法进行了仿真比较，通过对仿真结果的分析进一步验证优化算法的估计性

能。

在把传统的DCT算法改进处理后引入LTE下行系统中，并将其与传统DFT估计算

法的性能进行仿真比较，结果表明基于DCT的信道估计方法能够较好的减弱虚载波带来

的误差影响，有着更好的均方误差性能；然后利用DCT运算代替传统的DFT运算，给

出了一种离散余弦变换联合小波分解的优化估计算法，在单天线和多天线的条件下仿真

验证给出算法的估计性能。

对未来工作的展望

鉴于能力和时间的限制，本文的研究还有一些需要深入和不是很全面的地方，论文

中有一些相关的内容和方向值得进一步的研究下去，主要有这些方面：

1．本文主要针对LTE下行链路的信道估计方法进行了优化和改进，而由于上行参考信

号结构与下行有所不同，并且主要集中在基站一侧，对时延和功耗的要求也不同，所以

对上行链路的信道估计算法也需要进一步的设计和研究。

2． 本文仿真的前提是假设接收信号之间都是完全同步的，然而实际系统中对同步的要
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求较高，因此将同步技术与信道估计结合进行研究会更有实际意义。

3．本文仿真采用的小波分解知识，在信号处理领域是一个较深的课题，选取不同的小

波基函数，以及不同的分解层数这些特性都可以结合同步技术和信道估计来深入研究。
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