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摘 要： 复指数基扩展模型（ＣＥＢＥＭ）具有计算简单、不依赖于信道统计特征等优点，广泛地应用于时变信道估
计中．但是ＣＥＢＥＭ由于Ｇｉｂｂｓ效应存在较大模型误差，本文分析了 ＣＥＢＥＭ的模型误差以及基线倾斜法对模型误差
的影响，提出了一种抑制模型误差的信道估计方法，该方法利用时分复用导频的特征估计出区间上的斜率，再结合基

线倾斜法推导了新的数据模型，并给出ＬＳ算法和ＬＭＭＳＥ算法．最后通过计算机仿真研究表明：该方法在较高的多普
勒频移扩展的情况下有效的降低了关键性采样ＣＥＢＥＭ和过采样ＣＥＢＥＭ信道估计的ＭＳＥ值，特别是关键性采样ＣＥ
ＢＥＭ改善明显．
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１ 引言

在高速无线块传输系统中，由于多径传播和多普勒

频移扩展，信道呈现频率选择性和时间选择性特性，特

别是高速移动的情况下，信道在块内保持不变或者是线

性变化不再成立，为了更好的检测和判决信号，需要对

时变信道做准确地信道估计．
当归一化多普勒频移扩展较大时，信道在一个传输

块内不是线性变化，信道估计需考虑这种非线性时变特

征．基扩展模型（ＢａｓｉｓＥｘｐａｎｓｉｏｎＭｏｄｅｌ，ＢＥＭ）能精确的描
述信道在块内的时变性，近年来得到大量的研究，在已

知的基于块的ＢＥＭ模型中，ＣＥＢＥＭ模型由于它的计算
简单并独立于信道的统计特征而得到广泛关注［１］．针对
ＣＥＢＥＭ模型误差较大，文献［２］将 ＣＥＢＥＭ模型扩展成

过采样 ＣＥＢＥＭ模型，也称为一般性基扩展模型（ＧＣＥ
ＢＥＭ），由于对多普勒频谱进行了过采样，从而减少了模
型的误差．但是这两种ＣＥＢＥＭ模型在观测区间的边界
处，由于Ｇｉｂｂｓ效应引起了较大的模型误差．文献［３］提
出了一种通用的抑制 Ｇｉｂｂｓ效应的“基线倾斜（Ｂａｓｅｌｉｎｅ
Ｔｉｌｔｉｎｇ）法”，但基线的斜率未知，不能直接用于信道的估
计中．为了减少模型误差，文献［４］分析了 ＣＥＢＥＭ误差
并提出了一种离散椭球系列基扩展模型，但是此模型需

要已知信道的最大多普勒频率．文献［５］将抑制 Ｇｉｂｂｓ
效应的“基线倾斜法”方法引入到信道估计中，建立了一

种通用的改进型ＣＥＢＥＭ模型，新模型一定程度上改善
了ＣＥＢＥＭ的模型误差．文献［６］针对时变信道的块传
输系统，采用时分复用导频方案，在 ＣＥＢＥＭ模型的基
础上，推导出ＭＳＥ最小意义上的最优导频符号，并给出
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了基于ＣＥＢＥＭ模型的信道估计算法．
由以上的分析，本文结合“基线倾斜法”在时分复

用导频的传输方案基础上，提出了一种新的抑制 ＣＥ
ＢＥＭ模型误差的信道估计方法．该方法根据时分复用
导频的结构特征估计出导频处的信道值，进而估计出

信道区间上的斜率，根据“基线倾斜法”得到新的数据

传输模型，得出基于 ＣＥＢＥＭ的 ＬＭＭＳＥ算法和 ＬＳ算
法．此方法在较高多普勒频移扩展的情况下提高了信
道的估计性能．

符号：ｘ，ｘ，和 Ｘ分别表示标量，向量和矩阵；上
标Ｈ和Ｔ表示 Ｈｅｒｍｉｔｉａｎ和转置；Ｘ表示 Ｘ的广义逆；
表示矩阵直积；ＩＮ表示（Ｎ×Ｎ）的单位阵；０Ｌ表示Ｌ个
０组成的向量；「ｘ?表示 ｘ向上取整；ｄｉａｇ（ｘ）表示由向
量 ｘ组成的对角阵；ｔｒ｛·｝表示取矩阵的迹；Ｅ｛·｝表示取
数学平均．

２ 数据模型

２１ 信道模型

离散多径时变信道的时域基带模型为：

ｙ（ｎ）＝∑
Ｌ

ｌ＝０
ｈ（ｎ；ｌ）ｘ（ｎ－ｌ）＋υ（ｎ） （１）

其中，ｈ（ｎ；ｌ）表示信道的冲激响应，Ｌ＋１为 ＦＩＲ信道
的阶数，ｘ（ｎ）表示输入，ｙ（ｎ）表示输出，υ（ｎ）表示
ＡＷＧＮ的噪声，假定均值为０，方差为σ２υ，且与信道和输
入不相关．ｈ（ｎ；ｌ）假定为广义平稳高斯随机过程，均值
为０，方差为σ２ｈ，假设满足经典的 Ｊａｋｅｓ模型，其时域相
关性函数为：

Ｒｈｌ（τ）＝σ
２
ｌＪ０（２πＦｄＴｓτ）；τ＝０，±１，… （２）

其中，σ
２
ｌ为各径信道的功率，σ

２
ｌ＝Ｅ［｜ｈ（ｎ；ｌ）｜２］且归一

化∑
Ｌ

ｌ＝０
σ
２
ｌ＝１，Ｆｄ为最大多普勒频率，Ｔｓ为符号的采样

周期．
在ＭＳＥ最小化准则下，时分复用导频的最优分布

为在信号中周期性插入等长度等间隔的导频符号［６］．
设输入向量由相等个数的导频子块和数据子块组成，

子块的块数为 Ｐ＋１．导频子块在输入向量中等间隔分
布且长度相同，长度珚Ｎｐ＝２Ｌ＋１，导频子块表示为［０Ｌ
ｂ ０Ｌ］Ｔ，假定数据和导频的平均功率相同并归一化为

单位１，则 ｂ＝ （２Ｌ＋１槡 ）．设第 ｐ个数据子块为ｄｐ，长
度为 珚Ｎｄ．那 么，输 入 向 量 ｘ可 以 表 示 为 ｘ＝
ｄ０ ０Ｌ ｂ ０Ｌ…ｄｐ ０Ｌ ｂ ０[ ]Ｌ ，输入向量 ｘ长度Ｎ
等于（Ｐ＋１）（珚Ｎｐ＋珚Ｎｄ）．

将式（１）写成矩阵的形式：
ｙ＝Ｈｘ＋υ （３）

其中 Ｈ为Ｎ×Ｎ的信道矩阵，由 ｈ（ｎ；ｌ）构成，为一个

下三角的矩阵，每列有 Ｌ＋１个非零元素并从对角开
始，非 零 处 ［Ｈ］ｉ，ｊ＝ ｈ（ｉ；ｉ－ ｊ），ｘ定 义 为
ｘ（０），…，ｘ（Ｎ－１[ ]）Ｔ，ｙ定义为［ｙ（０），ｙ（１），…，ｙ（Ｎ
－１）］Ｔ，υ定义为［υ（０），υ（１），…，υ（Ｎ－１）］Ｔ．
２２ ＣＥＢＥＭ模型和改进模型分析

ＢＥＭ模型用来精确表达时变信道．根据 ＢＥＭ模型
的基函数不同分为不同的ＢＥＭ模型［４，９］，其中广泛应用
的 ＣＥＢＥＭ模型定义为：

ｈ（ｎ；ｌ）＝∑
Ｑ

ｑ＝０
ｃ（ｑ；ｌ）ｅｊｎωｑ＋ε（ｎ；ｌ） （４）

ωｑ：＝
２π
ＫＮ ｑ－Ｑ( )２

Ｑ≥２ ＦｄＫＮＴｓ Ｋ为整数，Ｋ≥１ （５）

其中，ｌ∈［０：Ｌ］，ｑ∈［０：Ｑ］，ｃ（ｑ；ｌ）表示模型的基系
数，ｅｊｎωｑ为模型的基函数．Ｑ为 ＣＥＢＥＭ模型的阶，ε（ｎ；
ｌ）为模型误差，Ｋ为采样因子．假定 ｃ（ｑ；ｌ）在块内为不
变，不同块之间变化，基函数保持不变．针对每个数据
块需要估计 Ｎ（Ｌ＋１）个信道系数，而基于 ＢＥＭ模型的
方法，需要估计的参数个数减少为（Ｑ＋１）（Ｌ＋１）个．
ＢＥＭ的周期为 ＫＮ，当 Ｋ＝１时，ＣＥＢＥＭ模型称为关键
性采样ＣＥＢＥＭ模型，当 Ｋ＞１时，称为过采样 ＣＥＢＥＭ
模型．

定义（Ｑ＋１）（Ｌ＋１）大小的 ＢＥＭ系数向量 ｃ：＝
［ｃ（０；０），…，ｃ（０；Ｌ），…，ｃ（Ｑ；０），…，ｃ（Ｑ；Ｌ）］Ｔ，定义
Ｎ（Ｌ＋１）大小的信道 ｈ：＝［ｈ（０；０），…，ｈ（０；Ｌ），…，
ｈ（Ｎ－１；０），…，ｈ（Ｎ－１；Ｌ）］Ｔ，忽略 ＢＥＭ模型误差，将
式（４）写成矩阵的形式：

ｈ＝（ＢＩＬ＋１）ｃ （６）
其中 Ｂ为ＢＥＭ基矩阵，［Ｂ］ｍ，ｎ：＝ｅｊｍωｎ，矩阵的维数为
Ｎ×（Ｑ＋１），如果 Ｂ不是列正交矩阵，用 ＱＲ分解将其
正交化．由式（６）的方程，可得系数：

ｃ＝（ＢＩＬ＋１）ｈ （７）

ＣＥＢＥＭ模型是对信道多普勒频域的采样，在实现
时采用 ＤＦＴ变换．针对 Ｋ＝１情况，ＤＦＴ变换的截断矩
形窗存在边带频谱泄露，造成了较大的模型误差，当 Ｋ
＞１时，ＣＥＢＥＭ模型对多普勒频谱过采样，较大程度上
减少了模型误差．但在观测区间的边界处，信道冲激响
应的首末不相等，而ＤＦＴ变换是对信号的周期延拓，在
边界处的间断点会导致Ｇｉｂｂｓ现象，产生了较大的模型
误差［３～５］，为了减少 Ｇｉｂｂｓ效应引起的模型误差，将“基
线倾斜法”直接应用到信道冲激响应中，可得：

ｈ（ｎ；ｌ）＝ｈｅ（ｎ；ｌ）＋αｌｎ

αｌ＝（ｈ（Ｎ－１；ｌ）－ｈ（０；ｌ））／（Ｎ－１） （８）
其中αｌ为冲激响应在区间上第ｌ径的斜率．显然，ｈｅ（０；
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ｌ）＝ｈｅ（Ｎ－１；ｌ），新构造的 ｈｅ完全满足了区间上的周
期性，另外一方面，ｈｅ相比于ｈ有更好的低通特性，减
少了频谱边带的泄露．

由于基线的斜率未知，基线倾斜法不能直接应用

于信道估计中，文献［５］提出了一种方法，取离端点一
定距离的采样点来代替端点处的信道，得到斜率的表

达式，从而推导出了一种通用的 ＣＥＢＥＭ模型，设这个
距离为 Ｇ，确定 Ｇ的值在实际中比较困难，特别是关键
性采样的ＣＥＢＥＭ模型，因为信道在两端产生了较大幅
度和范围内的抖动．

ＣＥＢＥＭ的阶 Ｑ值越高，模型误差越小，但是 Ｑ值
越高，需要的有效导频数就越多，降低了系统的传输效

率．一般在 ＯＦＤＭ块传输系统中，ＣＥＢＥＭ的阶 Ｑ的取
为２或４，下面以单径信道为例，仿真分析ＣＥＢＥＭ模型
误差以及“基线倾斜法”对ＣＥＢＥＭ模型的影响．假设单
径信道 ｈ完全已知的情况下，由式（７）可得 ＢＥＭ系数，
将得到的系数代入式（６）就得到了估计的信道值．利用
Ｒｏｓａ信道仿真模型随机生成一次单径信道［７］，设置模
型中最大的多普勒频率为 ２３４４Ｈｚ，信道的采样时间为
２ｍｓ，共６４个采样点．图 １比较了标准的 ＣＥＢＥＭ模型
和基线倾斜法的 ＣＥＢＥＭ模型误差情况．图中“ＣＥ
ＢＥＭ”表示标准的 ＣＥＢＥＭ模型，图中“ＭＣＥＢＥＭ”表示
应用了基线倾斜法的 ＣＥＢＥＭ模型，图中“ＤｅｓｉｒｅｄＣＩＲ”
表示已知的信道．纵坐标显示的是复信道的实部，采用
的ＢＥＭ模型的阶 Ｑ＝２．从图１可以得到，Ｋ＝２的 ＣＥ
ＢＥＭ模型误差比 Ｋ＝１的 ＣＥＢＥＭ模型误差要小的多．
另一方面，无论是 Ｋ＝１还是 Ｋ＝２情况下，在边界附
近，标准的 ＣＥＢＥＭ模型都存在着一定的模型误差，只
是 Ｋ＝１的情况下比较明显，此误差由Ｇｉｂｂｓ效应产生．
基线倾斜法的ＣＥＢＥＭ模型和理论的信道基本吻合，基
本消除了模型误差．需要补充说明的是，当增大 ＣＥ
ＢＥＭ的阶后，无论 Ｋ＝１还是 Ｋ＝２，模型误差都会减
小，这时候基线倾斜法的ＣＥＢＥＭ模型改进的幅度很有
限，说明基线倾斜法的ＣＥＢＥＭ模型比较适合于较低阶
的场合．为了更进一步的说明基线倾斜法在低阶情况
下的改进程度，通过 １０００次仿真实验统计 ＣＥＢＥＭ模

型的均方误差（ＭＳＥ），ＭＳＥ定义为 ∑
Ｍ

１
（｜ｈ－ｈ^｜２{ }） ／

（ＮＭ），Ｍ为仿真次数，结果显示如图２所示，图中横坐
标表示归一化多普勒频率，其定义为：Ｆｎ＝ＦｄＮＴｓ．

从图 ２可以得出：当 Ｋ＝１时，基线倾斜法的 ＣＥ
ＢＥＭ模型比标准的 ＣＥＢＥＭ模型 ＭＳＥ有大约２个量级
的提高．当 Ｋ＝２时，在归一化多普勒频移３０％以下时，
至少有１个量级的改进余量．文献［５］提出的通用改进
的ＣＥＢＥＭ模型，较大程度上抑制了 Ｇｉｂｂｓ效应产生的
误差，但是在中低归一化多普勒频移的情况下，还是有

一定改进余量．本文提出一种估计方法，充分利用时分
复用导频的数据，在基线倾斜法的基础上提高信道估

计的性能．

３ 改进的信道估计算法

改进算法首先根据时分复用的导频子块估计信道

区间的斜率，接着在基线倾斜法的基础上推导新的数

据模型，给出了ＬＭＭＳＥ估计器和ＬＳ估计算法．
３１ 区间斜率的ＬＭＭＳＥ估计

设 ｎｐ为第ｐ组导频子块对应的开始有效索引，ｎｐ
＝ｐ（珚Ｎｐ＋珚Ｎｄ）＋珚Ｎｄ＋Ｌ，ｐ∈［０：ｐ］，由式（１）和导频子
块结构，可得：

ｙ（ｎｐ＋ｌ）＝ｂｈ（ｎｐ＋ｌ；ｌ）＋υ（ｎｐ＋ｌ） （９）
假定导频子块［ｎｐ：ｎｐ＋Ｌ］区间内信道保持不变，

由于 Ｌ＜＜Ｎ，假设引起的误差可以忽略．定义 ｙｄ（ｌ）：＝
［ｙ（ｎ０＋ｌ），…，ｙ（ｎｐ＋ｌ）］Ｔ，定义υｄ（ｌ）：＝［υ（ｎ０＋ｌ），
…，υ（ｎｐ＋ｌ）］Ｔ，定义 ｈｄ（ｌ）：＝［ｈ（ｎ０＋ｌ），…，ｈ（ｎｐ＋
ｌ）］Ｔ，其中 ｌ∈［０：Ｌ］，由式（９）可得：

ｙｄ（ｌ）＝ｂｈｄ（ｌ）＋υｄ（ｌ） （１０）
利用 ＬＭＭＳＥ算法推算［８］，得到 ｈｄ的估计值为：

ｈ^ｄ（ｌ）＝
ｂ
σ
２( )
υ

Ｒ－１ｈｄ ＋
ｂ２

σ
２
υ

Ｉ（Ｌ＋１( )） －１

ｙｄ（ｌ） （１１）

其中，Ｒｈｄ为导频处的信道相关矩阵，由式（２）计算得到．
ＬＭＭＳＥ估计的单径方差为：

σ
２
ｄｌ
＝ｔｒ Ｒ－１ｈｄ ＋

ｂ２

σ
２
υ

Ｉ（Ｌ＋１( )）{ }－１
（１２）
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由于ＺＰ系统的导频子块在传输块的末尾，根据传
输块的首末导频处的信道值就可直接计算区间斜率．
３２ 基于ＣＥＢＥＭ模型的信道估计

利用 ＣＥＢＥＭ模型将新构造的信道冲激响应
ｈｅ（ｎ；ｌ）展开，可得：

ｈｅ（ｎ；ｌ）＝∑
Ｑ

ｑ＝０
ｃ（ｑ；ｌ）ｅｊｎωｑ＋εｅ（ｎ；ｌ） （１３）

εｅ（ｎ；ｌ）表示模型误差，以下的推导过程中将此项
忽略．定义大小为 Ｎ（Ｌ＋１）由 ｈｅ（ｎ；ｌ）构成的向量 ｈｅ
：＝［ｈｅ（０；０），…，ｈｅ（０；Ｌ），…，ｈｅ（Ｎ－１；０），…，ｈｅ（Ｎ－
１；Ｌ）］Ｔ，将式（１３）写成矩阵的形式：

ｈｅ＝（ＢＩＬ＋１）ｃ （１４）
将式（８）写成向量方程：

ｈ＝ｈｅ＋α＝ｈｅ＋βγ （１５）
其中，β＝［０，…，Ｎ－１］Ｔ，γ＝［α０，…，αＬ］Ｔ

由式（１５）可得对应信道矩阵：
Ｈ＝Ｈｅ＋Ａ （１６）

Ｈｅ和 Ａ矩阵和 Ｈ有相似的结构和定义，Ｈｅ由
ｈｅ（ｎ；ｌ）组成，Ａ由αｌｎ组成，Ａ非零部分元素［Ａ］ｍ，ｎ＝

α（ｍ－ｎ）×ｍ．
将式（１４）变换一下形式，可得［６］：

Ｈｅ＝∑
Ｑ

ｑ＝０
ΔｑＤｑ，ｑ∈［０：Ｑ］ （１７）

其中，Δｑ：＝ｄｉａｇ（［１，ｅｊωｑ，…，ｅｊωｑ（Ｎ－１）］Ｔ），Ｄｑ定义为Ｎ×
Ｎ的下三角 Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，第一列向量为［ｃ（ｑ；０），…，
ｃ（ｑ；Ｌ），０，…，０］Ｔ．将式（１６）（１７）代入式（３），可得：

ｙ＝∑
Ｑ

ｑ＝０
ΔｑＤｑｘ＋Ａｘ＋υ

＝Δ［ＩＱ＋１Ｘ］ｃ＋Ａｘ＋υ （１８）
其中，Ｘ是Ｎ×（Ｌ＋１）的下三角Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，第一列向
量为 ｘ，Δ：＝［Δ０，…，ΔＱ］．

由式（１８）导频对应的部分可得导频方程：
ｙｐ＝Δｐ［ＩＱ＋１Ｘｐ］ｃ＋Ａｐｘｐ＋υｐ （１９）

根据第２１节的导频结构进一步简化，可得：
珋ｙｐ＝ｂ珚Δｐｃ＋珚Ａｐ珔ｘｐ＋珔υｐ （２０）

定义有效导频索引集合η＝［ｎ０，…，ｎ０＋Ｌ，…，
ｎｐ，…，ｎｐ＋Ｌ］，其中珋ｙｐ，珚Δｐ，珚Ａｐ，珔ｘｐ，珔υｐ分别为 ｙｐ，Δｐ，
Ａｐ，ｘｐ，υｐ中有效导频索引集合η对应的部分，维数分
别为（Ｐ＋１）（Ｌ＋１）、（Ｐ＋１）（Ｌ＋１）×（Ｌ＋１）（Ｑ＋１）、
（Ｐ＋１）（Ｌ＋１）×（Ｐ＋１）（Ｌ＋１）、（Ｐ＋１）（Ｌ＋１）、（Ｐ＋
１）（Ｌ＋１）．

要使式（２０）中的 ｃ可解，要求珋ｙｐ的维数不小于ｃ
的维数，即满足 Ｐ＋１≥Ｑ＋１，在较低的导频率的情况
下只能选择较低的ＢＥＭ阶 Ｑ．

３２１ ＬＳ算法
由式（２０）可得 ＢＥＭ系数估计［８］：

ｃ^ＬＳ＝珚Δｐ（珋ｙｐ－珚Ａｐ珔ｘｐ）／ｂ （２１）
同时可得ＬＳ算法的估计ＭＳＥ：
ＭＳＥ^ｃＬＳ＝Ｅ｛（^ｃＬＳ－ｃ）（^ｃＬＳ－ｃ）

Ｈ｝

＝ｔｒ｛珚Δｐ（珚Δｐ）Ｈ｝συ
２／ｂ２ （２２）

３．２．２ ＬＭＭＳＥ算法
由式（２０）可得 ＢＥＭ系数估计［８］：

ｃ^ＬＭＭＳＥ＝－１珚ΔｐＨ（珋ｙｐ－珚Ａｐ珔ｘｐ）ｂ／σ２υ
＝Ｒ－１ｃ ＋珚ΔｐＨ珚Δｐｂ２／σ２υ （２３）

其中 Ｒｃ为 ｃ^ＬＭＭＳＥ的自相关矩阵，计算过程参见附录１．
ＬＭＭＳＥ算法的估计ＭＳＥ为：

ＭＳＥ^ｃＬＭＭＳＥ＝ｔｒ｛
－１｝ （２４）

将 ｃ^ＬＳ或者 ｃ^ＬＭＭＳＥ代入式（１４），就得到 ｈｅ的估计值
ｈ^ｅ，再代入式（１５），得到 ｈ的估计值 ｈ^．

下面以 ｃ^ＬＳ为例计算信道冲激响应 ｈ^估计的 ＭＳＥ
性能（ＬＭＭＳＥ方法相同）：

由式（１５）可得：
ＭＳＥ^ｈ＝ＭＳＥ^ｈｅ＋ＭＳＥ^α

由于矩阵 Ｂ的列是正交的，满足［９］：
ＭＳＥ^ｈｅ＝ＭＳＥ^ｃＬＳ

在各径信道统计特征相同并且独立情况下，由式

（８），可得：

ＭＳＥ^α＝（Ｌ＋１）∑
Ｎ－１

ｎ＝０
ｎ２

σ
２
ｄｌ

（Ｎ－１）２
＝
Ｎ（Ｌ＋１）σ２ｄｌ

２
３３ 计算复杂度分析

计算复杂度以复数乘法（ＣＭ）次数为例．本文算法
的计算过程大致分为如下四个部分，第一个部分为斜

率估计，由式（１１）计算，Ｌ＋１径的斜率计算 ＣＭ次数为
（Ｐ＋１）２（Ｌ＋１），第二部分为基系数的估计，由式（２１）
或（２３）计算，ＣＭ次数为（Ｌ＋１）２（Ｐ＋１）＋（Ｌ＋１）２（Ｐ＋
１）（Ｑ＋１），第三部分为信道 ｈｅ的估计，由式（１４）计算，
ＣＭ次数为 Ｎ（Ｌ＋１）３（Ｑ＋１）．第四部分为信道 ｈ的估
计，由式（１５）计算，ＣＭ次数为 Ｎ（Ｌ＋１）／２．

标准的ＣＥＢＥＭ以及文献［５］中的算法的计算复杂
度相同，ＣＭ次数为（Ｌ＋１）２（Ｐ＋１）（Ｑ＋１）＋Ｎ（Ｌ＋１）３

·（Ｑ＋１），所以增加的 ＣＭ次数约为（Ｐ＋１）２（Ｌ＋１）＋
（Ｌ＋１）２（Ｐ＋１）＋Ｎ（Ｌ＋１）／２，一般情况下 Ｐ和Ｌ远小
于Ｎ，因而增加的计算复杂性很小．

４ 仿真实验

采用蒙托卡洛试验方法，仿真信道为３径 Ｒａｙｌｅｉｇｈ
衰落，利用Ｒｏｓａ模型生成独立多径［７］．采用 ＯＦＤＭ块传
输系统，ＱＰＳＫ调制，未编码信道，载频为５ＧＨｚ．系统带

１４１第 １ 期 杨小平：基于复指数基扩展模型的抑制Ｇｉｂｂｓ效应的时变无线信道估计



宽为 ５００ＫＨｚ，子载波的总数为 ６４，相对最大时延为
４ｍｓ，Ｌ＝２，Ｐ＋１＝４，一个 ＯＦＤＭ符号块的长度 Ｎ＝８４，
ＢＥＭ的阶 Ｑ＝２，其相对功率衰减为 Ｃｅ－ｌ／２，Ｃ为归一化
常量，将信道功率归一化为１（多径参数具体取值不影
响仿真的结果），文献［５］的ＣＥＢＥＭ模型中距离参数 Ｇ
＝６．

定义信道估计的均方误差 ＭＳＥ＝｛∑
Ｍ

１
（｜ｈ－

ｈ^｜２）｝／（ＮＬＭ），Ｍ为仿真次数，实验中取为５００．图３中
“ＭＣＥＢＥＭ”表示采用本文的信道估计方法．

图３是关键性采样 ＣＥＢＥＭ模型的不同算法的均
方误差对比，由于关键性采样ＣＥＢＥＭ模型在边界处宽
幅抖动，信道在中高信噪比时，文献［５］的通用模型改
进的幅度较小，本文的算法优势比较明显．

图４是过采样 ＣＥＢＥＭ模型的不同算法的均方误
差对比，采用的最大多普勒频率较大，本文算法和标准

的ＣＥＢＥＭ模型以及文献［５］的算法相比，信道在中高
性噪比情况下，ＭＳＥ性能有一定程度的改善．

由于关键性采样ＣＥＢＥＭ本身的模型误差较大，和
过采样ＣＥＢＥＭ相比改善的幅度要大．

在同样的参数下比较 ＬＭＭＳＥ算法和 ＬＳ算法，
ＬＭＭＳＥ比 ＬＳ算法性能优越，原因在于 ＬＭＭＳＥ算法利
用了信道的相关特性．

需要说明的是，在满足式（５）的条件下，过采样 ＣＥ
ＢＥＭ性能要比关键性采样 ＣＥＢＥＭ性能好，但过采样

ＣＥＢＥＭ需要更多的导频，所以在较低的导频率的情况
下，关键性采样ＣＥＢＥＭ具有实用价值．

５ 总结

ＣＥＢＥＭ在模型阶数较低时，Ｇｉｂｂｓ效应造成了不可
忽略的模型误差，本文在时分复用导频的传输方案上

提出了一种改进的基于 ＣＥＢＥＭ的信道估计方法，该方
法抑制了Ｇｉｂｂｓ效应导致的模型误差，理论分析和仿真
结果表明，本文方法和标准的以及文献［５］中的方法相
比，准确性都有一定程度的提高．从计算复杂性上分
析，和标准的ＣＥＢＥＭ方法相比，复杂度略有增加．

附录１ 计算ＢＥＭ系数相关矩阵 Ｒｃ
由式（１４）可得：

Ｒｃ＝（ＢＩＬ＋１）Ｒｈｅ（（ＢＩＬ＋１）
）Ｈ

由式（１５）可计算 ｈｅ的自相关矩阵Ｒｈｅ：

Ｒｈｅ＝Ｅ｛（ｈ－α）（ｈ－α）
Ｈ｝

＝Ｒｈ＋Ｒα－ＲｈαＨ－ＲαｈＨ

上式中，Ｒｈ＝Ｅ｛ｈｈＨ｝＝Ｒｄｉａｇ（σ２０，…，σ２Ｌ），其中 Ｒ为
（Ｎ＋１）×（Ｎ＋１）的信道相关矩阵，由式（２）计算可得．
下面计算向量α的相关矩阵Ｒα：

Ｒα ＝Ｅ｛αα
Ｈ｝

＝Ｅ｛（βγ）（βγ）Ｈ｝
＝Ｅ｛（ββＨ）（γγＨ）｝
＝（ββＨ）Ｅ｛（γγＨ）｝

Ｅ｛（γγＨ）ｉ，ｊ｝＝
ｈ（Ｎ－１，ｉ）－ｈ（０，ｉ）

Ｎ－１

×ｈ
Ｈ（Ｎ－１，ｊ）－ｈＨ（０，ｉ）

Ｎ－１
其中 ｉ，ｊ∈［０：Ｌ］，当 ｉ≠ｊ时：

Ｅ｛（γγＨ）ｉ，ｊ｝＝０
当 ｉ＝ｊ时：

Ｅ｛（γγＨ）ｉ，ｊ｝＝
２（Ｒｈｉ（０）－Ｒｈｉ（Ｎ－１））

（Ｎ－１）２

下面计算 ＲｈαＨ：
ＲｈαＨ＝Ｅ｛ｈα

Ｈ｝

Ｅ｛［ｈαＨ］ｉ，ｊ｝＝Ｅ ｈ
ｉ
Ｌ＋１ ，( )ｍ ｊ

Ｌ＋１ α
Ｈ{ }ｎ

其中，ｉ，ｊ∈［０：Ｎ（Ｌ＋１）－１］
Ｅ｛［ｈαＨ］ｉ，ｊ｝

＝Ｅ ｈ ｉ
Ｌ＋１ ，( )ｍ ｊ

Ｌ＋１
ｈＨ（Ｎ－１，ｎ）－ｈＨ（０，ｎ）

Ｎ{ }－１
其中ｍ＝ｍｏｄ（ｉ，Ｌ＋１）

ｎ＝ｍｏｄ（ｊ，Ｌ＋１）
显然，当 ｍ≠ｎ时，ＲｈαＨ＝０
当 ｍ＝ｎ时
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ＲｈαＨ＝
１
Ｎ－１

ｊ
Ｌ＋１ Ｒｈｍ Ｎ－１－

ｉ
Ｌ＋１( )(

－Ｒｈｍ
ｉ
Ｌ＋１( ) )

由 ＲαｈＨ＝（ＲｈαＨ）
Ｈ，可计算 ＲαｈＨ．

参考文献

［１］ＭＫＴｓａｔｓａｎｉｓ，ＧＢＧｉａｎｎａｋｉｓ．Ｍｏｄｅｌｉｎｇａｎｄｅｑｕａｌｉｚａｔｉｏｎｏｆ
ｒａｐｉｄｌｙｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｓ［Ｊ］．ＩｎｔｅｒｎａｔｉｏｎａｌＪｏｕｒｎａｌｏｆＡｄａｐｔｉｖｅ
ＣｏｎｔｒｏｌａｎｄＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇ，１９９６，（１０）：１５９－１７６．

［２］ＧＬｅｕｓ．Ｏｎｔｈｅｅｓｔｉｍａｔｉｏｎｏｆｒａｐｉｄｌｙｔｉｍｅｖａｒｙｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｓ
［Ａ］．ＰｒｏｃｅｅｄｉｎｇｓｏｆＥｕｒｏｐｅａｎＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇＣｏｎｆｅｒｅｎｃｅ
［Ｃ］．Ｖｉｅｎｎａ：ＥＵＲＡＳＩＰ，２００４．２２７－２３０．

［３］ＣＰａｎ．Ｇｉｂｂｓｐｈｅｎｏｍｅｎｏｎｒｅｍｏｖａｌａｎｄｄｉｇｉｔａｌｆｉｌｔｅｒｉｎｇｄｉｒｅｃｔｌｙ
ｔｈｒｏｕｇｈｔｈｅｆａｓｔＦｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓｏｎ
ＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇ，２００１，４９（２）：４４４－４４８．

［４］ＺｅｍｅｎＴ，ＭｅｃｋｌｅｎｂｒａｕｋｅｒＣＦ．Ｔｉｍｅｖａｒｉａｎｔｃｈａｎｎｅｌｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ
ｕｓｉｎｇｄｉｓｃｒｅｔｅｐｒｏｌａｔｅｓｐｈｅｒｏｉｄａｌｓｅｑｕｅｎｃｅｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃ
ｔｉｏｎｓｏｎＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇ，２００５，５３（９）：３５９７－３６０７．

［５］代光发，陈少平．一种改进的快变信道展开模型 ［Ｊ］．电
子学报，２０１０，３８（７）：１５００－１５０４．
ＤＡＩＧｕａｎｇｆａ，ＣＨＥＮＳｈａｏｐｉｎｇ．ＡｎｉｍｐｒｏｖｅｄＢＥＭ ｆｏｒｆａｓｔ
ｔｉｍｅｖａｒｙｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｓ［Ｊ］．ＡｃｔａＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃａＳｉｎｉｃａ，２０１０，３８
（７）：１５００－１５０４．（ｉｎＣｈｉｎｅｓｅ）

［６］ＸＬＭａ，ＧＧｉａｎｎａｋｉｓ，ＳＯｈｎｏ．Ｏｐｔｉｍａｌｔｒａｉｎｉｎｇｆｏｒｂｌｏｃｋ
ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎｓｏｖｅｒｄｏｕｂｌｙｓｅｌｅｃｔｉｖｅｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥ
ＴｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓｏｎＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓ，２００３，５１（５）：１３５１－１３６６．

［７］ＺＨＥＮＧＹＲ，ＸＩＡＯＣ．Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｍｏｄｅｌｓｗｉｔｈｃｏｒｒｅｃｔｓｔａｔｉｓｔｉ
ｃａｌｐｒｏｐｅｒｔｉｅｓｆｏｒＲａｙｌｅｉｇｈｆａｄｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｓ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃ
ｔｉｏｎｓｏｎＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓ，２００３，５１（６）：９２０－９２８．

［８］ＳＭＫａｙ．ＦｕｎｄａｍｅｎｔａｌｓｏｆＳｔａｔｉｓｔｉｃａｌＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓｉｎｇ：Ｅｓｔｉ
ｍａｔｉｏｎＴｈｅｏｒｙ［Ｍ］．ＥｎｇｌｅｗｏｏｄＣｌｉｆｆｓ，ＮＪ：ＰｒｅｎｔｉｃｅＨａｌｌ，
１９９３．

［９］ＺＪＴａｎｇ，ｅｔａｌ．Ｐｉｌｏｔａｓｓｉｓｔｅｄｔｉｍｅｖａｒｙｉｎｇｃｈａｎｎｅｌｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ
ｆｏｒＯＦＤＭｓｙｓｔｅｍ［Ｊ］．ＩＥＥＥＴｒａｎｓａｃｔｉｏｎｓｏｎＳｉｇｎａｌＰｒｏｃｅｓｓ
ｉｎｇ，２００７，５５（５）：２２２６－２２３８．

作者简介

杨小平 男．１９７７年７月出生于湖北浠水．
博士研究生，就读于中科院声学所东海研究站，

从事数字信号处理、无线信道估计技术有关研

究．
Ｅｍａｉｌ：ｙｘｐ＠ｍａｉｌ．ｉｏａ．ａｃ．ｃｎ

顾亚平 男．１９６３年２月出生于上海．研究
员、博士生导师、中国声学学会常务理事、中科院

声学所教授．主要从事 ＤＳＰ数字信号处理、嵌入
式硬件和软件等方面的研究工作．

３４１第 １ 期 杨小平：基于复指数基扩展模型的抑制Ｇｉｂｂｓ效应的时变无线信道估计


