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　　摘　要：　针对正交频分复用（ＯｒｔｈｏｇｏｎａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）系统在高速移动场景下时／频域
选择性衰落（双选衰落）和非平稳特性给信道估计带来的技术挑战，本文采用导频与数据叠加的帧结构，提出一种基

于基扩展模型（ＢａｓｉｓＥｘｐａｎｓｉｏｎＭｏｄｅｌ，ＢＥＭ）的迭代扩展卡尔曼滤波（ｉｔｅｒａｔｉｖｅＥｘｔｅｎｄＫａｌｍａｎＦｉｌｔｅｒ，ｉＥＫＦ）信道估计方
法．基于ＢＥＭ信道模型且采用ＥＫＦ信道估计方法可以联合估计出信道冲激响应（ＣｈａｎｎｅｌＩｍｐｕｌｓｅＲｅｓｐｏｎｓｅ，ＣＩＲ）与时
变的时域自相关系数，有效消除子载波间干扰（ＩｎｔｅｒＣａｒｒｉｅｒＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＣＩ）．同时，为了进一步消除叠加导频位置处
的数据符号干扰，我们提出将叠加位置处的数据和导频先解耦、后重构再进行迭代ＥＫＦ的信道估计方法．仿真分析表
明，相较传统叠加导频的信道估计方法和导频符号辅助调制（ＰｉｌｏｔＳｙｍｂｏｌＡｓｓｉｓｔｅｄＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＰＳＡＭ）估计方法，本文
提出的信道估计方法在高速场景特别是低信噪比的条件下，具有更高的估计精度，更强的鲁棒性及更大的吞吐量．
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Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：　ｓｕｐｅｒｉｍｐｏｓｅｄｐｉｌｏｔ；ｄｏｕｂｌｅｓｅｌｅｃｔｉｖｅｃｈａｎｎｅｌ；ｂａｓｉｓｅｘｔｅｎｓｉｏｎｍｏｄｅｌ；ｅｘｔｅｎｄｅｄＫａｌｍａｎｆｉｌｔｅｒ；ＯＦＤＭ；
ｃｈａｎｎｅｌｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ

１　引言
　　近年来，高速铁路建设得到迅猛发展的同时由于

多径效应和多普勒频移的影响，高速场景具有时／频域
选择性衰落（双选衰落）和时域非平稳的特性［１，２］，从而

给计算资源和功率均受限的移动正交频分复用（Ｏｒ
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ｔｈｏｇｏｎａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）系统的
接收机信道估计带来了新的难题．

在面向高铁场景的高速移动环境下，由于信道受

到多径效应与多普勒效应的共同影响，信道在一个

ＯＦＤＭ符号内变化较为明显，因此子载波间干扰（Ｉｎｔｅｒ
ＣａｒｒｉｅｒＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＣＩ）会严重影响传统信道估计方法
的估计性能．虽然采用时域信道估计方法可以直接估
计各个路径上的信道冲激响应（ＣｈａｎｎｅｌＩｍｐｕｌｓｅＲｅ
ｓｐｏｎｓｅ，ＣＩＲ），有效消除ＩＣＩ［３］．但在双选衰落的信道下，
还需要估计出多径参数，因而使得时域信道估计方法

的信道待估计参数增多，直接求取 ＣＩＲ较为复杂，在这
种情形下，基扩展模型（ＢａｓｉｓＥｘｐａｎｓｉｏｎＭｏｄｅｌ，ＢＥＭ）具
有较好的压缩性能，可以将 ＯＦＤＭ信道系数近似建模
成ＢＥＭ模型，从而减少待估计参数量，能够有效消除双
选衰落带来的严重 ＩＣＩ干扰，从而得到广泛应用［４］．针
对信道的非平稳特性，卡尔曼滤波方法已被学者研究

验证其能够较好地跟踪时变的时域信道［５，６］．
尽管上述信道估计方法能够跟踪时变的信道，但

导频的插入会占用宝贵的时隙或子载波资源，系统也

必将产生更多的开销，致使信息传输速率和频谱效率

严重下降．因此为了解决高速环境下传统的信道估计
方法造成的频谱效率较低的问题，采用叠加导频的信

道估计方法受到了广泛的关注［７，８］．文献［７］提出一种
叠加训练（ＳｕｐｅｒｉｍｐｏｓｅｄＴｒａｉｎｉｎｇ，ＳＴ）序列的信道估计

方法，在不消耗系统带宽的情况下，可以估计出信道参

数．文献［８］提出了正交叠加导频（ＯｒｔｈｏｇｏｎａｌＳｕｐｅｒｉｍ
ｐｏｓｅｄＰｉｌｏｔ，ＯＳＰ）的信道估计方法，牺牲少量的信息速
率来保证接收端的导频和数据相互正交实现解耦，可

以消除导频叠加位置的数据符号带来的干扰．因此，在
叠加导频结构中采用复杂度低的方法减少数据符号的

干扰，实现导频和数据信息的解耦，是提高此类信道估

计性能的关键［９］．
因此，为了提升高速移动通信场景下系统的频谱

效率和通信性能，在具有双选衰落和非平稳特性信道

条件下，本文研究了基于叠加导频帧结构的 ＯＦＤＭ信
道估计问题，提出了基于叠加导频的迭代 ＥＫＦ信道估
计方法．

２　系统模型
　　针对信道估计方法的频谱利用率较低这一问题，
本文采用了块状的叠加导频图样，将导频符号与数据

符合线性叠加后插入到 ＯＦＤＭ所有的子载波中，辅助
ＢＥＭ模型进行信道估计［１０］，即通过导频子载波处的信

道响应可以计算出一个符号周期内的 ＢＥＭ系数，从而
估计高速环境下一个 ＯＦＤＭ符号内发生变化时的信道
系数．本文所采用的叠加导频方案具体如图１所示．

　　考虑一个子载波总数为 Ｎ的 ＯＦＤＭ系统，一个子
帧总共包含 Ｉ个 ＯＦＤＭ符号，对于第 ｉ个 ＯＦＤＭ符号，

设发送ｉ个符号上的第 ｎ个子载波符号为 ｓｉ（ｎ），有 ｓｉ
＝［ｓｉ（０），…，ｓｉ（ｎ），…，ｓｉ（Ｎ－１）］

Ｔ∈ＣＣＮ×１．因此发送

００４２
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信号为

ｓｉ＝
ｘｉ＋ｐｉ， 叠加导频位置

ｘ^ｉ，{ 非叠加导频位置
（１）

其中，^ｘｉ∈ＣＣ
Ｎ×１表示调制在子载波上的非叠加导频位置

处的数据序列，^ｘｉ的平均功率为 δ
２
珋ｘ，其中 δ

２
珋ｘ＝１．ｘｉ∈

ＣＣＮ×１和 ｐｉ∈ＣＣ
Ｎ×１分别表示调制在在载波上叠加的导频

和数据序列，由于导频符号叠加在数据符号上，为了减

少ＯＦＤＭ符号间的导频的干扰，这里选用具有良好的
自相关、互相关低、低 ＰＡＰＲ的 ＺａｄｏｆｆＣｈｕ（ＺＣ）序列［１１］

作为导频设计．ｘｉ和 ｘｐ的平均功率分别为 δ
２
ｘ和 δ

２
ｐ，其

中δ２ｘ＋δ
２
ｐ＝１．

将发送符号ｓｉ经过傅里叶逆变换（ＩｎｖｅｒｓｅＤｉｓｃｒｅｔｅ
ＦｏｕｒｉｅｒＴｒａｎｓｆｏｒｍ，ＩＤＦＴ）进行ＯＦＤＭ调制后，有：

Ｓｉ＝Ｆ
Ｈｓｉ （２）

其中，Ｓｉ＝［Ｓｉ（０），…，Ｓｉ（Ｎ－１）］
Ｔ表示发送的时域序

列，Ｆｎ，ｋ＝
１

槡Ｎ
ｅｘｐ －ｊ２πＮｋ( )ｎ表示傅里叶变换矩阵．为了

避免符号间干扰（ＩｎｔｅｒＳｙｍｂｏｌＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＳＩ），给发送
符号加入循环前缀，进一步可以构造 ＯＦＤＭ传输模型
如下：

ｙｉ＝Ｈｉｓｉ＋ωｉ （３）
其中，第ｉ个ＯＦＤＭ符号块上接收到的频域符号向量为
ｙｉ＝［ｙｉ（０），…，ｙｉ（Ｎ－１）］

Ｔ，ωｉ为信道的加性复高斯
白噪声，协方差矩阵为 Ｑｚ＝σ

２
ｚＩＮ，Ｈｉ∈ＣＣ

Ｎ×Ｎ表示第 ｉ个
ＯＦＤＭ符号上信道的频域响应矩阵，有

Ｈｉ＝ＦｇｉＦ
Ｈ （４）

其中矩阵ｇｉ∈ＣＣ
Ｎ×Ｎ表示第 ｉ个符号时间信道的冲激响

应矩阵，有

ｇｉ＝

ｈｉ（０，０） ０ … ｈｉ（０，Ｌ－１）… ｈｉ（０，１）
ｈｉ（１，１） ｈｉ（１，０） ０ … …ｈｉ（１，２）
    

０ … ０ ｈｉ（Ｎ－１，Ｌ－１） …ｈｉ（Ｎ－１，０











）

（５）
其中ｈｉ（ｋ，ｌ）表示第ｉ个符号时间上，信道冲激响应第ｌ
个抽头的第ｋ个采样点．

基于 ＢＥＭ信道模型（ＣｏｍｐｌｅｘＥｘｐｏｎｅｎｔｉａｌＢＥＭ，
ＣＥＢＥＭ）的基向量的生成方法比较简单，不需要额外
的信道统计信息，且其基向量在是时、频域均两两正

交［１２］，设信道阶数为 Ｌ，信道冲激响应可以用 ＣＥＢＥＭ
模型表示［１３］，则第ｉ个符号上的第ｌ个抽头上的第ｋ个
采样点ｈｉ（ｋｌ）有：

ｈｉ（ｋ，ｌ）＝∑
Ｑ－１

ｑ＝０
ｂｋ，ｑｃ

ｑ
ｉ，ｌ＝ｂ

Ｔ
ｋｃｉ，ｌ （６）

其中，Ｑ表示压缩基向量的维度（ＱＮ），ｂｋ＝［ｂｋ，０，…，
ｂｋ，Ｑ－１］

Ｔ表示基向量，由于采用 ＣＥＢＥＭ模型，因此有

ｂｋ，ｑ＝ｅ
ｊ２π（ｑ－Ｑ）ｋ

Ｎ ，ｃｉ，ｌ＝［ｃ
（０）
ｉ，ｌ，…，ｃ

（Ｑ－１）
ｉ，ｌ ］Ｔ表示压缩基的系

数向量．
令 ｈｉ，ｌ＝［ｈｉ（０，ｌ），…，ｈｉ（Ｎ－１，ｌ）］

Ｔ表示第 ｉ个
ＯＦＤＭ符号中的第 ｌ个抽头上的信道冲激响应向量，Ｂ
＝ ＩＬ  ［ｂ０，…，ｂＮ－１］

Ｔ 表 示 基 矩 阵，ｃｉ ＝
［ｃＴｉ，０，…，ｃ

Ｔ
ｉ，Ｌ－１］

Ｔ，则有

ｈｉ＝ ｈ
Ｔ
ｉ，０，…，ｈ

Ｔ
ｉ，Ｌ－[ ]１

Ｔ＝Ｂｃｉ （７）
其中ｈｉ表示第ｉ个ＯＦＤＭ符号的冲激响应向量．

由此可以得到基于 ＢＥＭ信道模型的基带 ＯＦＤＭ
传输模型为

ｙｉ＝Ａｉｃｉ＋ωｉ （８）
其中Ａｉ为观测矩阵，其表达式为

Ａｉ＝Ｆ珘ＳｉＢ （９）
其中，珘Ｓｉ＝［Ｓ

（０）
ｉ ，…，Ｓ

（Ｌ－１）
ｉ ］，Ｓ（ｌ）ｉ ＝ｄｉａｇ｛［Ｓ（Ｎ－ｌ），Ｓ（Ｎ

－ｌ＋１），…，Ｓ（Ｎ－１），Ｓ（０），Ｓ（１），…，Ｓ（Ｎ－ｌ－１）］｝．
由于信道时域非平稳的特性主要体现在其时域相

关系数将呈现出时变特性［１４］，因此无线信道的冲激响

满足时变的一阶自回归模型（ＴｉｍｅＶａｒｙｉｎｇＡｕｔｏＲｅｇｒｅｓ
ｓｉｏｎ，ＴＶＡＲ）［１５，１６］，有

ｃｉ＋１＝Ｒｉｃｉ＋ｖｉ （１０）
其中，Ｒｉ表示两个相邻符号块间的基系数的对角矩阵，
对角线上元素为基系数间的互相关系数．ｖｉ表示信道
转移过程噪声，协方差矩阵为Ｑｖ＝σ

２
ｖＩＱＬ．

３　信道估计方法
　　由于在高速环境下，时域信道响应具有快时变的
特性，采用传统的叠加导频信道估计方法无法跟踪信

道的变化，所以本节创新性地提出一种基于 ＢＥＭ的
ｉＥＫＦ（ＢＥＭｉＥＫＦ）信道估计方法．
３１　初始估计

本节在前述ＢＥＭ基础上，设计了基于 ＥＫＦ的状态
空间模型用以联合估计信道的时域相关系数及信道的

冲激响应．为方便推导，我们构造了状态转移向量ｒｉ，其
满足ｒｉ＝ｖｅｃ（Ｒｉ），状态空间模型构造如下：

ｒｉ＋１＝ｒｉ＋εｉ
ｃｉ＋１＝Ｒｉｃｉ＋ｖｉ
ｙｉ＝Ａｉｃｉ＋ｗ

{
ｉ

（１１）

其中εｉ表示时域相关系数 ｒｉ的过程噪声，是均值为零
的复高斯白噪声，协方差矩阵为 Ｑε＝σ

２
εＩＱＬ．由此可以

构造一个新的状态变量ｚｉ＝［ｒｉ ｃｉ］
Ｔ
，上述状态空间模

型可改写为

ｚｉ＋１＝Ｔｉｚｉ＋ｕｉ
ｙｉ＝ ０ Ａ[ ]ｉｚｉ＋ｗ{

ｉ

（１２）

其中，Ｔｉ＝
ＩＱＬ ０
Ｃ^ｉ Ｒ^[ ]

ｉ

，^Ｃｉ＝ｄｉａｇ｛^ｃｉ｝是由 ｉ时刻的基系数

１０４２
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的后验估计值构成的对角矩阵，^Ｒｉ表示 ｉ时刻时域相
关系数矩阵的后验估计值，ｕｉ为状态转移方程的过程

噪声向量，其协方差矩阵为Ｑｕ＝
Ｑε ０
０ Ｑ[ ]

ｖ

．

当在第（ｉ－１）个符号时间上接收到导频和数据的叠
加符号时ｙｉ－１，忽略导频与数据叠加位置处的数据符号，
令发送符号为ｓｉ－１＝ｐｉ－１，代入式（９）得到叠加符号位置
处的观测矩阵 Ａ^ｐｉ－１后，通过最小二乘（ＬｅａｓｔＳｑｕａｒｅｓ，ＬＳ）
信道估计方法获取先验的信道响应的基系数 ｃ^０ｉ－１，从而
可以获得状态变量的先验估计值 ｚ^ｉ｜ｉ－１，由式（１２）描述的
状态空间模型可以得到其状态预测方程如下：

ｚｉ｜ｉ－１＝Ｔｉ－１ｚｉ－１＝Ｔｉ－１
ｒｉ－１
ｃｉ[ ]
－１

（１３）

Ｐｉ｜ｉ－１＝Ｔｉ－１Ｐｉ－１Ｔ
Ｔ
ｉ－１＋Ｑｕ （１４）

其中Ｐｉ｜ｉ－１表示ｉ时刻状态变量的先验协方差矩阵．
当ＥＫＦ接收到子载波上的数据符号 ｙｉ时，由 ｚ^ｉ｜ｉ－１

＝Ｔｉ－１^ｚ
０
ｉ－１可知信道响应基系数的先验估计 ｃ^ｉ｜ｉ－１，并将

其转化为信道频域响应矩阵的先验值 Ｈ^ｉ｜ｉ－１，表示对下
一时刻信道响应的预测．由式（９）可知，在观测方程中，
在没有后验信息的条件下，只有采用判决反馈的方法，

对数据符号进行预测．此时，通过最小均方误差（Ｍｉｎｉ
ｍｕｍＭｅａｎＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＭＭＳＥ）均衡方法［１７］，我们对 ｉ
时刻的发送符号向量ｓｉ做出预测，有

ｓ^ｉ＝（Ｈ
Ｈ
ｉ｜ｉ－１Ｈｉ｜ｉ－１＋σ

２
ｚＩＮ）

－１ＨＨｉ｜ｉ－１ｙｉ （１５）
其中 ｓ^ｉ表示发送数据符号的预测值，在已知发送符号
调制方式的情况下，可以获取得到发送符号星座点的

集合 Ｘ＝｛Ｘ０，…，ＸＭ－１｝，其中 Ｘｍ表示星座点的位置，
ｌｏｇ２Ｍ为调制阶数．则可将与 ｓ^ｉ中距离最近的星座点作
为硬判决的结果输出，即

ｓ^（ｈ）ｉ （ｎ）＝ｍｉｎＸｍ∈Ｘ
‖Ｘｍ －^ｓｉ（ｎ）‖２ （１６）

将 ｓ^（ｈ）ｉ 由式（９）得到观测矩阵生成 Ａ^ｉ后与先验状态变
量Ｐｉ｜ｉ－１一同代入ＥＫＦ的更新方程中，可求解出状态变
量的后验证估计值 ｚ^ｉ，具体如下：

Ｋｉ＝Ｐｉ｜ｉ－１
０
ＡＨ[ ]
ｉ

０ Ａ[ ]ｉＰｉ｜ｉ－１ ０ Ａ[ ]ｉ Ｔ＋Ｑ( )ｚ
－１

（１７）
ｚｉ＝ｚｉ｜ｉ－１＋Ｋｉ ｙｉ－ ０ Ａ[ ]ｉｚｉ｜ｉ( )－１ （１８）
Ｐｉ＝Ｐｉ｜ｉ－１－Ｋｉ０ Ａ[ ]ｉＰｉ｜ｉ－１ （１９）

其中Ｋｉ为卡尔曼增益．随着卡尔曼滤波的状态预测与
状态更新的迭代运算，可以得到后验的状态变量 ｚｉ作
为输出．
３２　导频和数据的解耦与重构

从上一小节可以得到一个初始信道估计值，但通

常这个估计值很不精确．这是由于叠加位置处的导频

与数据符号叠加在一起，我们初始估计时忽略了数据

符号和信道噪声的影响，接收到的（ｉ－１）时刻的符
号为

ｙｉ－１＝Ｈ^ｉ－１ｓｉ－１＝Ｈ^ｉ－１ｐｉ－１＋Ｈ^ｉ－１ｘｉ－１＋ｗｉ－１ （２０）
Ｈ^ｉ－１＝Ｈｉ－１＋ηｉ （２１）

其中ηｉ－１＝（Ｈｉ－１ｘｉ－１＋ｗｉ－１）／ｐｉ－１表示 ＬＳ信道估计的
估计误差．由此可以看出叠加位置处的信息数据和信
道噪声对信道估计造成的干扰严重影响了叠加符号处

的估计性能．因此，在接收端去除叠加导频后，得到接
收符号为

　　　　　ｕｉ－１＝ｙｉ－１－Ｈ^ｉ－１ｐｉ－１
＝Ｈ^ｉ－１^ｘｉ－１＋ｅｉ－１＋ｗｉ－１ （２２）

其中，ｕｉ－１表示叠加位置处的数据符号，ｅｉ－１＝（Ｈ^ｉ－１－
Ｈ^ｉ－１）ｐｉ－１表示叠加导频处的剩余误差．令 ξｉ－１＝ｅｉ－１＋
ｗｉ－１表示剩余误差和噪声的混合噪声，此时，我们采用
ＭＭＳＥ均衡方法对（ｉ－１）时刻的发送符号向量 ｘｉ－１做
出预测，有

ｘ^ｉ－１＝（^Ｈｉ－１
ＨＨ^ｉ－１＋σ

２
ξＩＮ）

－１Ｈ^ｉ－１
Ｈｕｉ－１ （２３）

其中，σ２ξ表示混合噪声的方差，^ｘｉ－１表示发送数据符号
的预测值，将与 ｘ^ｉ－１中距离最近的星座点作为硬判决的
结果输出，得到 ｘ^（ｈ）ｉ－１．利用判决得到的信息符号，将导频
符号 ｐｉ－１线性叠加到 ｘ^ｉ－１

（ｈ）上，得到发送符号预测值

ｓ^ｉ－１，即
ｓ^ｉ－１＝^ｘｉ－１

（ｈ）＋ｐｉ－１ （２４）
３３　迭代ＥＫＦ信道估计

利用（ｉ－１）时刻估计得到的符号 ｓ^ｉ－１构造观测矩
阵 Ａ^ｉ－１，代入式（１３）中进行 ＬＳ信道估计，可得到叠加
位置处的信道响应基系数 ｚ^ｉ－１，进而得到 Ｈ^ｉ－１，则接收
信号可重新表示为

　　　ｙｉ－１＝Ｈ^ｉ－１^ｓｉ－１＋（^Ｈｉ－１－Ｈｉ－１）ｐｉ－１
＋Ｈ^ｉ－１（^ｘｉ－１－ｘｉ－１）＋ｗｉ－１ （２５）

当ＥＫＦ接收到子载波上的数据符号 ｙｉ时，将信道
响应基系数的先验估计 ｃ^ｉ｜ｉ－１转化为信道频域响应矩阵
的先验值 Ｈ^ｉ｜ｉ－１，代入式（１６）、（１７）中进行均衡和判决，
更新出观测方程 Ａ^ｉ后，代入ＥＫＦ的更新式（１８）～（２０）
中可得到状态变量的后验证估计值 ｚ^ｉ．

式（２５）表明重构发射信号后的信道估计，其估计
误差不仅受到信道噪声的干扰而且还受到了导频符号

残余误差和符号判决的影响．另一方面，由于叠加位置
处估计性能较差，采用判决反馈预测得到的数据符号

可能已经偏离了实际数据符号的星座点，因此直接使

用发送符号的预测值构造观测矩阵可能并不准确，得

到 ｚ^ｉ的后验估计也会出现较大误差，而这一误差则会
由更新方程传递到下一时刻，引起误差传播现象，使得

系统估计性能较差．所以为了进一步减少叠加符号处
的信息数据给信道估计带来的干扰及误差传播现象，
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本文考虑将基于判决反馈的迭代应用到信道估计中，

在接收端去除叠加导频后，采用硬判决的方法重构出

发送信号，再重新进行信道估计，迭代 ＥＫＦ信道估计器
结构如图２所示．

４　仿真分析
　　本文利用 ＭＡＴＬＡＢ仿真平台对所提的基于 ＳＰ
ＢＥＭｉＥＫＦ信道估计方法与其他同类信道估计方法以
及经典的信道估计方法和进行了仿真分析，仿真系统

参数如表１所示．
表１　仿真系统参数

参数 数值

载波频率 ２８ＧＨｚ

系统带宽 ５ＭＨｚ

子载波数 ３００

ＦＦＴ长度 ５１２

ＣＰ长度 ３６

基向量维数Ｑ １６

调制方式 ＱＰＳＫ

信道模型 ＷＩＮＮＥＲＩＩＤ１［１８］

信道径数Ｌ ４

功率分配（叠加位置处） 导频０２，数据０８

移动速度 ５０ｋｍ／ｈ，３００ｋｍ／ｈ

　　本文主要展现了基于 ＳＴ信道估计方法，传统的
ＥＫＦ信道估计方法［１９］，基于 ＯＳＰ信道估计方法，与本
文所提的ＳＰＢＥＭｉＥＫＦ信道估计方法在不同速度环境
下的估计精度以及接收机整体性能表现．其中归一化
均方误差（ＮｏｒｍａｌｉｚｅｄＭｅａｎＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＮＭＳＥ）描述了
信道估计的估计精度，信道估计结果越接近实际信道

响应，则ＮＭＳＥ的数值越接近０．
由图３和图４的仿真结果可知，在各种速度环境

下，所提方法ＳＰＢＥＭＥＫＦ初始估计方法的ＮＭＳＥ相较
于ＳＴ估计方法平均ＳＮＲ增益达到３ｄＢ．ＳＴ估计在非平
稳信道环境下的估计精度受限主要原因在于，非平稳

的信道环境其时域相关系数是一个时变的参数，其时

域变化的规律不满足线性假设．所提方法迭代１次的
相较于ＯＳＰ信道估计方法性能较差，是由于此时的信
道估计性能仍然受到数据符号和噪声的干扰，但随着

迭代次数的增加，信道估计中数据符号的干扰逐渐减

少，迭代算法的优越性则显现出来．所提方法迭代２次
的相较于传统 ＥＫＦ信道估计方法性能较差，此时的信
道估计性能仍然受到数据符号和噪声的干扰，但随着

迭代次数的增加，信道估计中数据符号的干扰逐渐减

少，迭代算法的优越性也逐渐有了优势．ＯＳＰ方法估计
效果比较优异，整体估计性能直线提升，但由于正交叠

加导频的限制条件有限，设计较为复杂，在复杂度相当

的条件下，本方法迭代４次后信道估计性能优于ＯＳＰ．

误码率（ＢｉｔＥｒｒｏｒＲａｔｅ，ＢＥＲ）描述了接收机的整体
性能，信道估计越接近实际信道响应，则ＢＥＲ的数值越
接近０．图５和图６显示了不同速度环境下几种信道估
计算法的平均ＢＥＲ．本文所提方法相较于 ＳＴ估计方法
和ＥＫＦ估计方法有较大的增益，这是由于传统的估计
方法无法考虑信道的非平稳因素，因此无法对信道估

计的损失进行有效的补偿，而本文所提方法能够同时
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兼顾高速环境下信道的双选特性，因此相对于传统算

法具有较优的表现．本文所提方法相较于 ＯＳＰ信道估
计方法，虽然 ＯＳＰ的 ＢＥＲ随着 ＳＮＲ逐渐减小，但在低
信噪比下随着本文所提方法迭代６次后，所提方法优
于ＯＳＰ估计方法，且在高速场景下，所提方法在低信噪
比下呈收敛状态，不需要进行继续迭代增加计算复杂

度，因此所提方法在复杂度与ＯＳＰ相当的条件下，在低
信噪比条件下，ＳＰＢＥＭｉＥＫＦ的ＢＥＲ性能更优于 ＯＳＰ，
更适合高速条件下的应用场景．

虽然我们提出的ＳＰＢＥＭｉＥＫＦ信道估计方法性能
与传统的ＯＳＰ方法无法区分，但随着迭代次数的增加，
估计效果明显优于传统的估计方法．为了进一步比较
ＯＳＰ和所提方法的性能，这里将有效数据吞吐量（Ｅｆｆｅｃ
ｔｉｖｅＤａｔａＴｈｒｏｕｇｈｐｕｔ，ＥＤＴ）与ＳＮＲ的关系定义［２０］为

ｅｆｆｓｕｐｅｒｉｍｐｏｓｅｄｐｉｌｏｔ＝１－ＢＥＲｓｕｐｅｒｉｍｐｏｓｅｄｐｉｌｏｔ （２６）
ｅｆｆＰＡＳＭ＝１－ＢＥＲＰＡＳＭ （２７）

其中ｅｆｆ表示有效的吞吐量，Ｉ表示传输一帧的符号数，
Ｉｐ表示采用传统信道估计方法在资源网格中需要导频

的符号数．

从图７和图８可以看出不同速度环境下几种信道
估计算法的有效吞吐量的表现，虽然 ＳＴ采用了叠加导
频的方法，但导频和数据的解耦效果差，使得系统的吞

吐量较低，而ＥＫＦ方法采用导频辅助信道估计方法，为
了传输块状导频浪费了部分带宽，吞吐量低于 ＯＳＰ方
法和本文所提的 ＳＰＢＥＭｉＥＫＦ方法．由于 ＯＳＰ方法为
了满足导频和数据在接收端是正交条件，牺牲了部分

信息速率，而随着迭代次数的增加，所提方法逐渐减小

了叠加位置的数据带来的干扰，在低信噪比条件下，本

方法明显优于ＯＳＰ方法，且在高速条件下，两者的吞吐
量差异更为明显．

５　结论
　　在基于导频和数据叠加的 ＯＦＤＭ帧结构基础上，
针对高速移动环境下双选衰落和非平稳信道特性带

来的信道估计挑战，本文采用了 ＢＥＭ信道模型，有效
降低了时域信道估计的复杂度，消除了 ＩＣＩ．针对叠加

４０４２
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位置处数据符号的干扰问题，采用 ＬＳ估计方法解耦
出叠加位置的导频和数据，并重构发送信号，进行了

ＥＫＦ信道估计．为了进一步提升信道估计精度，本文
采用了迭代 ＥＫＦ信道估计方法提高估计性能并减少
误差传播．通过仿真分析对比了本文所提的基于叠加
导频的 ＢＥＭｉＥＫＦ信道估计方法与经典算法和同类
型的信道估计方法在不同移动速度环境下的信道估

计性能．从仿真结果可以看出，本文所提方法在低信
噪比下随着迭代次数的增加具有较高的估计精度、较

强鲁棒性和较大的有效吞吐量，更能够适用于高速移

动的通信场景．
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