
第 ２７卷　第 ３期
２０１１年３月

信 号 处 理
ＳＩＧＮＡＬＰＲＯＣＥＳＳＩＮＧ

Ｖｏｌ．２７．　Ｎｏ．３
Ｍａｒ．２０１１

收稿日期：２０１０年１１月１０日；修回日期：２０１０年１２月１４日
基金项目：国家自然科学基金（６１００１１０７，６０９７２０５１）；国家科技重大专项（２０１０ＺＸ０３００６００２０４）和江苏省自然科学基金
（ＢＫ２０１０１０１）

同道干扰下放大转发协同 ＯＦＤＭ系统中的信道估计
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摘　要：该文针对放大转发（Ａｍｐｌｉｆｙａｎｄｆｏｒｗａｒｄ，ＡＦ）协同ＯＦＤＭ系统，在导频和数据子载波都受到多个严重的同道干扰
（ＣｏｃｈａｎｎｅｌＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＣＣＩ）影响的前提下，提出了一种基于导频辅助的迭代信道估计方法，并推导了信道估计的ＣｒａｍéｒＲａｏ
界（ＣｒａｍｅｒＲａｏＢｏｕｎｄ，ＣＲＢ）。将等效信道、干扰信道和直传信道的信道状态信息（ＣｈａｎｎｅｌＳｔａｔｅＩｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ，ＣＳＩ）估计值以及
等效噪声方差矩阵的估计值进行线性合并，进一步消除ＣＣＩ产生的影响，从而有效地提高了接收机的检测性能。理论分析和
仿真结果表明：对于ＡＦ协同ＯＦＤＭ系统，在有多个同道干扰存在的情况下，本文提出的方法能够有效估计出所有等效信道和
干扰信道的信道状态信息以及等效噪声方差矩阵，可以获得较好的均方误差（ＭｅａｎＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＭＳＥ）性能，且运算复杂度远
远低于传统的线性最小均方误差（ＬｉｎｅａｒＭｉｎｉｍｕｍＭｅａｎＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＬＭＭＳＥ）信道估计方法。
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１　引言

近年来，“协同分集”作为一种新的空间分集技术

得到广泛关注［１］［２］。由于很多关于协同中继的研究都

是假设接收端完全已知信道状态信息（ＣｈａｎｎｅｌＳｔａｔｅ
Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ，ＣＳＩ），这在实际应用中受到很大限制。因
此，如何估计源节点、协同节点以及目的节点之间的

ＣＳＩ就成为一项极具挑战性和必要性的工作。目前，针
对放大转发（ａｍｐｌｉｆｙａｎｄｆｏｒｗａｒｄ，ＡＦ）中继系统的信道

估计问题正逐渐受到关注［３］［５］，但先前的研究大多是

针对平坦衰落信道下的协同中继系统。而在实际的无

线传输信道中，由于散射和延迟等造成的多径传输，使

得信道往往具有频率选择性衰落。因此，将ＯＦＤＭ（Ｏｒ
ｔｈｏｇｏｎａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ）技术和协同中
继系统结合是一种很有前景的解决方案，讨论该方案

中的信道估计成为了近期人们研究的一个热点［６］［８］。

同道干扰（ＣｏｃｈａｎｎｅｌＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＣＣＩ）是一个值
得关注的问题。为达到高频谱利用率，蜂窝系统往往
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在不同的小区使用频率相同的信道，这就不可避免地

存在ＣＣＩ，尤其是在小区边缘。在协同系统中，整个通
信过程分为两个阶段，采用时分复用（Ｔｉｍｅｄｉｖｉｓｉｏｎｄｕ
ｐｌｅｘｉｎｇ，ＴＤＤ）或者频分复用（Ｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉｖｉｓｉｏｎｄｕｐｌｅ
ｘｉｎｇ，ＦＤＤ）进行通信。因此，在协同中继系统中，ＣＣＩ
的问题同样存在［９］［１１］。若不能有效对抗 ＣＣＩ带来的
干扰，会造成系统性能的严重下降。

目前，很多文献讨论了 ＣＣＩ存在的情况如何进行
有效的信道估计，如［１２］［１４］。但是这些文献都是针
对传统的点对点系统进行研究的，而对于存在 ＣＣＩ的
ＡＦ协同ＯＦＤＭ系统来说，如何进行有效的信道估计仍
是一个值得探讨的问题。由于中继节点的放大转发操

作，ＡＦ协同ＯＦＤＭ系统中等效噪声不再是加性高斯白
噪声，而转化为有色噪声，因此，传统的 ＣＣＩ存在下点
对点传输系统的信道估计方法在 ＡＦ协同 ＯＦＤＭ系统
中不再适用。据我们所知，到目前为止，ＡＦ协同ＯＦＤＭ
系统中存在 ＣＣＩ的信道估计问题还没有得到广泛研
究，这也为我们本次工作提供了研究动力。在本文中，

我们选用文献［１５］提出的一种下行时分多址（Ｔｉｍｅｄｉ
ｖｉｓｉｏｎＭｕｌｔｉｐｌｅａｃｃｅｓｓ，ＴＤＭＡ）蜂窝系统中的协同传输
场景，考虑了中继节点仅受到噪声干扰、而目的节点引

入了多个ＣＣＩｓ的情况。在这种导频和数据子载波都
受到严重的ＣＣＩｓ影响的前提下，我们提出了一种导频
辅助信道估计方法，用来估计ＡＦ协同ＯＦＤＭ系统中等
效信道（从源节点经过中继到目的节点）的ＣＳＩ以及等
效噪声方差矩阵。随后，我们将等效信道、干扰信道与

直传信道的ＣＳＩ估计值以及等效噪声方差矩阵估计值
进行线性合并，从而进一步消除了 ＣＣＩｓ的影响，有效
提高了接收机的检测性能。为衡量本文信道估计方法

的性能，我们推导了同道干扰下ＡＦ协同ＯＦＤＭ系统的
ＣｒａｍｅｒＲａｏ界（ＣｒａｍｅｒＲａｏＢｏｕｎｄ，ＣＲＢ）。理论分析和
仿真结果表明，对于有多个ＣＣＩｓ存在的ＡＦ协同ＯＦＤＭ
系统，本文提出的信道估计方法能够获得较好的均方

误差（ＭｅａｎＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＭＳＥ）性能，且运算复杂度远
远低于线性最小均方误差（ＬｉｎｅａｒＭｉｎｉｍｕｍ Ｍｅａｎ
ＳｑｕａｒｅＥｒｒｏｒ，ＬＭＭＳＥ）信道估计［１６］。

本文后续安排如下：第２节首先给出了信道和系
统模型；而第３节是本文的重点，我们具体分析了整个
ＡＦ传输过程，并针对等效信道提出了一种迭代信道估
计方法；在第４节，我们推导了ＣＣＩｓ存在下的ＡＦ协同
ＯＦＤＭ系统的ＣＲＢ理论值；第５节则给出了计算机仿
真结果，并比较分析信道估计方法的各种性能及复杂

度；最后是对本文进行小结。

注：ＩＮ×Ｎ表示 Ｎ×Ｎ维单位阵，０Ｎ×１表示每一个元素
均为０的Ｎ×１维矢量，ＣＮ（０，Ｒ）表示均值为０、方差矩

阵为Ｒ的循环对称复高斯随机矢量，Ｅ（·）、（·）Ｔ和（·）Ｈ

分别表示矢量／矩阵的期望、转置和共轭转置，而⊙表示
矩阵的Ｈａｄａｍａｒｄ积。

２　信道及系统模型

受文献［１５］的启发，在本文中我们考虑这样一种
场景：在下行ＴＤＭＡ蜂窝系统中，一个源节点（基站）为
每个目的节点分别选择一个空闲中继（用户或者固定

中继）进行协同传输，从而有效提高系统吞吐量，如图１
所示，其中所有节点均配备一根天线，不能同时发送和

接收。整个传输过程分为两个阶段：首先，在中继接收

（Ｒｅｌａｙｒｅｃｅｉｖｅ，ＲＲ）阶段，源节点将信号在不同的子时
隙里依次发送给每一个目的节点和为其分配的中继节

点，然后在中继传输（Ｒｅｌａｙｔｒａｎｓｍｉｔ，ＲＴ）阶段，所有中
继节点同时将接收信号放大转发给相应的目的节点。

在这种传输方式下，虽然中继节点仅会受到噪声干扰，

但所有中继节点同时转发的操作不可避免地对每一个

目的节点引入了多个ＣＣＩｓ。

图１　多个用户的ＴＤＭＡ协同传输机制

由于多条独立可分辨路径的存在，网络中每个节

点之间的链路均为频率选择性衰落信道。在本文中，

我们在协同系统中引入 ＯＦＤＭ技术，用于克服由于频
率选择性衰落带来的符号间干扰（ＩｎｔｅｒｓｙｍｂｏｌＩｎｔｅｒｆｅｒ
ｅｎｃｅ，ＩＳＩ）。假设任意两个节点之间的多径信道均为
独立不相关的准静止频率选择性衰落信道，即认为各

个ＯＦＤＭ符号发射周期之间信道是时变的，而每个符
号发射周期之内是时不变的。由于在整个网络中，每

个目的节点上的处理方式均相同，因此我们取源节点、

任一个目的节点和为其分配的中继节点进行讨论，如

图２所示。将源节点与目的节点、源节点与中继节点、
中继节点与目的节点以及第 ｉ个干扰节点与目的节点
之间第ｌ条多径信道的瑞利衰落系数分别用 ｈＳＤ（ｌ）∈
ＣＮ（０，σ２ＳＤ，ｌ）、ｈＳＲ（ｌ）∈ＣＮ（０，σ

２
ＳＲ，ｌ）、ｈＲＤ（ｌ）∈ＣＮ（０，

σ２ＲＤ，ｌ）和ｈＩＤｉ（ｌ）∈ＣＮ（０，σ
２
ＩＤｉ，ｌ
）表示，则各节点之间的离

散基带等效信道脉冲响应矢量可以分别表示为 ｈＳＤ＝
［ｈＳＤ（０），．．．，ｈＳＤ（Ｌ１－１）］

Ｔ、ｈＳＲ＝［ｈＳＲ（０），．．．，ｈＳＲ（Ｌ２－１）］
Ｔ、

ｈＲＤ＝［ｈＲＤ（０），．．．，ｈＲＤ（Ｌ３－１）］
Ｔ和 ｈＩＤｉ＝［ｈＩＤｉ（０），．．．，ｈＩＤｉ

７４３
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（Ｌ４－１）］
Ｔ，ｉ＝１，．．．，ＮＩ，其中 Ｌｍ（ｍ＝１，．．．，４）分别表示相

应信道的多径数，ＮＩ表示干扰节点数。这里，我们假设
Ｅ［ｈＨＳＤｈＳＤ］＝σ

２
ＳＤ，Ｅ［ｈ

Ｈ
ＳＲｈＳＲ］＝σ

２
ＳＲ，Ｅ［ｈ

Ｈ
ＲＤｈＲＤ］＝σ

２
ＲＤ和 Ｅ

［ｈＨＩＤｉｈＩＤｉ］＝σ
２
ＩＤｉ
，其中σ２ＳＤ＝∑Ｌ１

ｌ＝１σ
２
ＳＤ，ｌ，σ

２
ＳＲ＝∑Ｌ２

ｌ＝１σ
２
ＳＲ，ｌ，σ

２
ＲＤ

＝∑Ｌ３
ｌ＝１σ

２
ＲＤ，ｌ以及σ

２
ＩＤｉ
＝∑Ｌ４

ｌ＝１σ
２
ＩＤｉ，ｌ
。

图２　存在ＮＩ个干扰的三节点协同传输模型

假设所有节点时间和频率完全同步［１７］。如图２所
示，在ＲＲ阶段，源节点首先将频域等间隔分布的梳状
导频序列插入信息序列，形成 ＯＦＤＭ符号 Ｘ＝［Ｘ
（０），．．．，Ｘ（Ｎ－１）］Ｔ，这里 Ｎ表示一个 ＯＦＤＭ符号所包
含的子载波个数，将导频子载波间隔表示为 Δｐ。在经
过Ｎ点逆离散傅立叶变换形成时域符号 ｘ后，插入长
度为 Ｌｃｐ，１的循环前缀（ＣｙｃｌｉｃＰｒｅｆｉｘ，ＣＰ），这里我们假
设Ｌｃｐ，１大于源节点和目的节点以及源节点和中继节点
之间的最大信道多径时延。最后将这个新的发送信号

分别发送给目的节点和为其分配的中继节点。为了简

化分析，在本文中我们省略了 ＣＰ的插入和移除步骤，
并且假设 ＣＰ的使用已完全消除 ＩＳＩ。因此，在 ＲＲ阶
段，目的节点处的频域接收信号可以表示为

ＹＳＤ＝ Ｐ槡ＳＸＨＳＤ＋ＮＳＤ （１）
其中，ＹＳＤ＝［ＹＳＤ（０），．．．，ＹＳＤ（Ｎ－１）］

Ｔ，Ｘ＝ｄｉａｇ（［Ｘ（０），．．．，Ｘ
（Ｎ－１）］），ＰＳ为源节点上 ＯＦＤＭ符号的发送功率，从源
节点到目的节点的频域信道响应表示为 ＨＳＤ ＝

［ＨＳＤ（０），．．．，ＨＳＤ（Ｎ－１）］
Ｔ，ＨＳＤ（ｎ）＝∑Ｌ１

ｌ＝０ｈＳＤ（ｌ）ｅ
－ｊ２

"

ｎｌ／Ｎ，ＮＳＤ
＝［ＮＳＤ（０），．．．，ＮＳＤ（Ｎ－１）］

　Ｔ以及Ｎ　ＳＤ（ｎ）∈ＣＮ（０，σ
２
　Ｄ）表示

目的节点上的加性高斯白噪声（ＡｄｄｉｔｉｖｅＷｈｉｔｅＧａｕｓｓ
Ｎｏｉｓｅ，ＡＷＧＮ）。

同时，中继节点处的频域接收信号可以表示为

ＹＳＲ＝ Ｐ槡ＳＸＨＳＲ＋ＮＳＲ （２）
其中，ＹＳＲ＝［ＹＳＲ（０），．．．，ＹＳＲ（Ｎ－１）］

Ｔ，ＨＳＲ＝［ＨＳＲ（０），．．．，

ＨＳＲ（Ｎ－１）］
　Ｔ，ＨＳＲ（ｎ）＝∑　Ｌ２

　ｌ＝０ｈＳＲ（ｌ）ｅ
－ｊ２

"

ｎｌ／Ｎ是从源节点到

中继节点的频域信道响应，ＮＳＲ＝［ＮＳＲ（０），．．．，ＮＳＲ（Ｎ－１）］
Ｔ

以及ＮＳＲ（ｎ）∈ＣＮ（０，σ
２
Ｒ）表示中继节点上的ＡＷＧＮ。

在ＲＴ阶段，中继节点收到源节点发送的信号后，
首先将其ＣＰ移除，然后在频域对每个子载波的符号乘
以放大因子αｎ（ｎ＝０，．．．，Ｎ－１）。在本文中，我们考虑一

种基于ＡＦ的ｐｅｒＯＦＤＭ系统［８］，即 αｎ＝α，因此根据文
献［３］α表示为

α＝
ＰＲ

ＰＳσ
２
ＳＲ＋σ

２槡 Ｒ

（３）

其中，ＰＲ表示中继节点上ＯＦＤＭ符号的发送功率。在完
成变换之后，再次插入长度Ｌｃｐ，２大于中继和目的节点之
间最大信道多径时延的ＣＰ，形成新的信号发送给目的节
点。但此时，由于系统中另外有ＮＩ个中继节点也同时进
行转发，这些节点势必对目的节点产生干扰。因此，在

ＲＴ阶段，目的节点处的频域接收信号可以表示为

ＹＲＤ ＝ｄｉａｇ（αＹＳＲ）ＨＲＤ＋∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉＨＩＤｉ＋ＮＲＤ

＝α Ｐ槡ＳＸＨ＋∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉＨＩＤｉ＋αｄｉａｇ（ＮＳＲ）ＨＲＤ＋ＮＲＤ

＝α Ｐ槡ＳＸＨ＋∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉＨＩＤｉ＋Ｎ （４）

其中，Ｈ＝［ＨＳＲ（０）ＨＲＤ（０），．．．，ＨＳＲ（Ｎ－１）ＨＲＤ（Ｎ－１）］
Ｔ、

ＨＲＤ（ｎ）＝∑Ｌ３
ｌ＝０ｈＲＤ（ｌ）ｅ

－ｊ２
"

ｎｌ／Ｎ为源节点到目的节点的等效

信道响应，Ｙ　ＲＤ＝［ＹＲＤ（０），．．．，ＹＲＤ（Ｎ－１）］
Ｔ，ＸＩｉ＝ｄｉａｇ（［ＸＩｉ

（０），．．．，ＸＩｉ（Ｎ－１）］），ＰＩｉ为第ｉ个干扰节点上ＯＦＤＭ符
号的发送功率，ＨＩＤｉ＝［ＨＩＤｉ（０），．．．，ＨＩＤｉ（Ｎ－１）］

Ｔ、ＨＩＤｉ（ｎ）

＝∑Ｌ４
ｌ＝０ｈＩＤｉ（ｌ）ｅ

－ｊ２
"

ｎｌ／Ｎ为第ｉ个干扰节点到目的节点的频

域信道响应，ＮＲＤ＝［ＮＲＤ（０），．．．，ＮＲＤ（Ｎ－１）］
　Ｔ，ＮＲＤ（ｎ）∈

ＣＮ（０，σ２Ｄ）表示目的节点上的 ＡＷＧＮ，等效频域噪声可
以表示为Ｎ＝αｄｉａｇ（ＮＳＲ）ＨＲＤ＋ＮＲＤ。

３　信道估计方法

由于系统采用的是ＡＦ协同机制，因此两个阶段的
信道估计模块都是在目的节点上完成的。其中 ＲＲ阶
段的信号估计问题即为传统的点对点 ＯＦＤＭ信道估计
问题；而在ＲＴ阶段，由于中继节点的放大转发，使得源
经中继到目的节点的等效信道和目的节点处的等效噪

声都不再具有高斯特性［３］，因此，传统的 ＯＦＤＭ信道估
计方法不再适用，同时由于目的节点上多个干扰源的

引入，对信道估计提出了更大的挑战。因此，在本节

中，我们将详细讨论 ＲＴ阶段的信道估计问题，而 ＲＲ
阶段则采用传统的ＬＭＭＳＥ信道估计。
３．１　ＲＲ阶段

在ＲＲ阶段，目的节点首先提取出接收信号 ＹＳＤ导
频子载波上的信号 ＹＳＤ，ｐ，进行源到目的节点之间的
ＬＭＭＳＥ信道估计，从而得到导频子载波上的信道估计

值 Ｈ^ＳＤ，ｐ，即

Ｈ^ＳＤ，ｐ＝ＲＨＳＤ，ｐ Ｐ槡ＳＸ
Ｈ
ｐ（ＰＳＸｐＲＨＳＤ，ｐＸ

Ｈ
ｐ＋σ

２
ＤＩＮｐ）

－１ＹＳＤ，ｐ
（５）

８４３
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其中，Ｘｐ是由 Ｘ导频子载波上的导频组成的对角矩
阵，ＲＨＳＤ，ｐ＝Ｅ［ＨＳＤ，ｐＨ

Ｈ
ＳＤ，ｐ］，并且，

ＲＨＳＤ，ｐ（ｍ，ｎ）＝
１ ｍ＝ｎ

（１－ｅ－Ｌｃｐ，１（１／"
～
ｒｍｓ，１＋ｊ２"（ｍ－ｎ）／Ｎ））

（１－ｅ－Ｌｃｐ，１／"
～
ｒｍｓ，１）（１＋ｊ２

"

（ｍ－ｎ）
"

～
ｒｍｓ，１／Ｎ）

ｍ≠









 ｎ

（６）
其中，

"ｒｍｓ，１为源到目的节点之间路径的均方根时延扩

展，
"

～
ｒｍｓ，１＝"ｒｍｓ，１／Ｔｓ是相应于采样间隔的均方时延扩展。

在得到导频子载波上的信道估计值 Ｈ^ＳＤ，ｐ后，我们采用
Ｃｕｂｉｃｓｐｌｉｎｅ内插滤波方法得到所有子载波上的信道估

计值 Ｈ^ＳＤ（具体算法参考ＭＡＴＬＡＢ中的ｓｐｌｉｎｅ函数）。
３．２　ＲＴ阶段

Ａ．ＬＭＭＳＥ信道估计
在ＲＴ阶段，为了最小化信道估计的 ＭＳＥ，我们利

用接收信号ＹＲＤ导频子载波上的信号ＹＲＤ，ｐ，得到等效信
道导频子载波上的ＬＭＭＳＥ信道估计值：

Ｈ^ｐ＝ａｒｇｍｉｎ
Ｈ^ｐ

Ｅ｛（Ｈｐ－Ｈ^ｐ）
Ｈ（Ｈｐ－Ｈ^ｐ）｝＝ＲＨｐα Ｐ槡ＳＸ

Ｈ
ｐ

　

　
α２ＰＳＸｐＲＨｐＸ

Ｈ
ｐ＋∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩｉＸＩｉ，ｐＲＨＩＤｉ，ｐＸ

Ｈ
Ｉｉ，ｐ＋ＲＮ








ｐ

－１

ＹＲＤ，ｐ

（７）
其中，ＸＩｉ，ｐ是由 ＸＩｉ导频子载波上的导频组成的对角矩
阵（我们假设ＸＩｉ和Ｘ的导频分布在相同的子载波上），
ＲＨＩＤｉ，ｐ＝Ｅ［ＨＩＤｉ，ｐＨ

Ｈ
ＩＤｉ，ｐ］，ＲＨｐ＝Ｅ［ＨｐＨ

Ｈ
ｐ］。ＲＨＩＤｉ，ｐ的具体

表达同式（６），仅需将其中的
"

～
ｒｍｓ，１、Ｌｃｐ，１分别用"

～
ｒｍｓ，４、Ｌｃｐ，２

代替即可。而等效信道 Ｈｐ的自相关函数 ＲＨｐ不能简
单表示为式（６），考虑到Ｈ＝ＨＳＲ⊙ＨＲＤ，因此，

ＲＨｐ＝Ｅ［（ＨＳＲ，ｐ⊙ＨＲＤ，ｐ）（ＨＳＲ，ｐ⊙ＨＲＤ，ｐ）
Ｈ］

＝Ｅ［ＨＳＲ，ｐＨ
Ｈ
ＳＲ，ｐ］⊙Ｅ［ＨＲＤ，ｐＨ

Ｈ
ＲＤ，ｐ］

＝ＲＨＳＲ，ｐ⊙ＲＨＲＤ，ｐ （８）
其中，ＲＨＳＲ，ｐ和 ＲＨＲＤ，ｐ均可由式（６）得到（分别用"

～
ｒｍｓ，２、

"

～
ｒｍｓ，３代替式（６）中的"

～
ｒｍｓ，１）。

由中心极限定理［１８］可知，对于 Ｎ相对比较大的情
况，式（４）中的Ｎ＝αｄｉａｇ（ＮＳＲ）ＨＲＤ＋ＮＲＤ可近似为高斯
随机矢量，式（７）中的ＲＮｐ表示为

ＲＮｐ＝Ｅ［ＮｐＮ
Ｈ
ｐ］＝（α

２σ２Ｒσ
２
ＲＤ＋σ

２
Ｄ）ＩＮｐ （９）

虽然式（７）中的ＬＭＭＳＥ信道估计方法可以获得很
好的估计性能，但需要计算Ｎｐ×Ｎｐ维矩阵的逆，当系统
中子载波数Ｎ很大时，这种运算量在实际系统中是难以
接受的。因此在下一小节里，我们提出了一种新的迭代

信道估计方法，从而避免式（７）中的矩阵求逆运算。
Ｂ．一种新的迭代干扰消除信道估计
在本小节中，我们设计了一种迭代干扰消除的信

道估计方法。该方法在一次迭代中并行估计等效信

道、每条干扰信道以及等效噪声的方差，通过迭代不断

去除所有干扰和等效噪声的影响；同时，对干扰信道和

等效噪声方差的估计也通过迭代不断更新，从而有利

于接收机对信号进行线性合并，进一步抑制干扰和噪

声对接收信号的影响。

（ａ）等效信道估计值的更新
由于我们采用的是所有参数并行估计的迭代方

法，因此在估计等效信道 Ｈｐ的时候，假设其它参数都
是固定不变的。在求 Ｈｐ的第 ｍ＋１次迭代更新值时，
我们利用所有干扰信号的第 ｍ次迭代信道估计值，将
干扰信号的影响从ＹＲＤ，ｐ中去除，然后再通过 ＬＭＭＳＥ信

道估计得到Ｈｐ的第ｍ＋１次估计值 Ｈ^
（ｍ＋１）
ｐ ：

Ｈ^（ｍ＋１）ｐ ＝ＲＨｐα Ｐ槡ＳＸ
Ｈ
ｐ（α

２ＰＳＸｐＲＨｐＸ
Ｈ
ｐ＋Ｒ^

（ｍ）
Ｎｐ ）

－１

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，








ｐ （１０）

其中，Ｒ^（ｍ）Ｎｐ 表示等效噪声的第ｍ次估计值，Ｈ^
（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ表示第

ｉ个干扰信道的第 ｍ次估计值。由于采用 ＬＭＭＳＥ信

道估计，在不考虑式（１０）中 Ｈ^（ｍ）ＩＤｉ，ｐ的估计误差的前提
下，第ｍ＋１次迭代时，对等效信道 Ｈｐ的信道估计误差
的方差矩阵可以表示为

Ｃ（ｍ＋１）Ｈｐ ＝Ｅ［（Ｈｐ－Ｈ^
（ｍ＋１）
ｐ ）（Ｈｐ－Ｈ^

（ｍ＋１）
ｐ ）Ｈ］

＝（Ｒ－１Ｈｐ＋α
２ＰＳＸ

Ｈ
ｐ（Ｒ^

（ｍ）
Ｎｐ ）

－１Ｘｐ）
－１ （１１）

（ｂ）干扰信道估计值的更新
同样采用（ａ）中的思路，若要估计 ＨＩＤｉ，ｐ，我们将其

它ＮＩ－１个干扰信号以及用户信号看成是第ｉ个干扰源
的干扰信号。因此，第 ｉ个干扰信道的第 ｍ＋１次迭代
信道估计值可以表示为

Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤｉ，ｐ ＝ＲＨＩＤｉ，ｐ ＰＩ槡 ｉ
ＸＨＩ，ｐ（ＰＩｉＸＩｉ，ｐＲＨＩＤｉ，ｐＸ

Ｈ
Ｉｉ，ｐ＋Ｒ^

（ｍ）
Ｎｐ ）

－１

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｄ＝１，ｄ≠ｉ
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｄ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｄ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）








ｐ

（１２）
同理，第 ｍ＋１次迭代时，对第 ｉ个干扰信道 ＨＩＤｉ，ｐ的信
道估计误差的方差矩阵表示为

Ｃ（ｍ＋１）ＨＩＤｉ，ｐ
＝（Ｒ－１ＨＩＤｉ，ｐ＋ＰＩｉＸ

Ｈ
Ｉｉ，ｐ（Ｒ^

（ｍ）
Ｎｐ ）

－１ＸＩｉ，ｐ）
－１ （１３）

（ｃ）等效噪声方差矩阵的更新
对于等效噪声的方差矩阵，虽然我们可以直接由

式（９）得到，但由于每次迭代对于每个参数的估计是相
对独立的，因此在实际的迭代信道估计过程中，等效噪

声并不完全等于式（９）。同时，在式（１０）和（１２）中，我
们都是从接收信号中利用前一次迭代得到的信道估计

值去除所有干扰后，进行本次迭代的 ＬＭＭＳＥ信道估

９４３
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计，但每次迭代时各条信道的估计值并不是完全理想，

存在一定的估计误差，也就是说实际的干扰不能被完

全消除，这将会对信道估计性能产生影响。因此我们

迭代更新等效噪声方差矩阵时，不仅包括迭代产生的

剩余噪声，同时，也考虑了由于信道估计误差引起的未

被完全抵消的剩余干扰对信道估计的影响，即

Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ ＝Ｅ
　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）













ｐ

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）








ｐ






Ｈ

＋

Ｅ α Ｐ槡ＳＸｐ（Ｈｐ－Ｈ^
（ｍ）
ｐ( )） α Ｐ槡ＳＸｐ（Ｈｐ－Ｈ^

（ｍ）
ｐ( )）[ ]Ｈ ＋

∑
ＮＩ

ｉ＝１
Ｅ ＰＩ槡 ｉ

ＸＩｉ，ｐ（ＨＩＤｉ，ｐ－Ｈ^
（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ( )） ＰＩ槡 ｉ

ＸＩｉ，ｐ（ＨＩＤｉ，ｐ－Ｈ^
（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ( )）








Ｈ

（１４）
一般来说，式（１４）中等式右边第一项（即每次迭代

产生的剩余噪声的方差）不易直接求出，因此我们考虑

用（ＹＲＤ，ｐ－∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）
ｐ ）（ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１

ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）
ｐ ）

Ｈ代替，并将式（１１）和式
（１３）分别代入式（１４），则第ｍ＋１次迭代时等效噪声方
差矩阵可以表示为

Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ ＝
　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）








ｐ

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）








ｐ

Ｈ

＋α２ＰＳＸｐＣ
（ｍ）
ＨｐＸ

Ｈ
ｐ＋∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩｉＸＩｉ，ｐＣ

（ｍ）
ＨＩＤｉ，ｐ
ＸＨＩｉ，ｐ （１５）

为简化分析，在本文中我们令Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ ＝（σ^２）　（ｍ＋１）ＩＮｐ。
因此

（σ^２）　（ｍ＋１）＝ｔｒ（Ｒ^
（ｍ＋１）
Ｎｐ ）

Ｎｐ （１６）
（ｄ）降低信道估计的运算量

虽然利用公式（１０）（１３）可以得到各条信道估计
值和信道估计误差的方差矩阵，但每次迭代更新仍需

要计算Ｎｐ×Ｎｐ维矩阵的逆，这样的运算量是非常大的。
因此我们考虑通过奇异值分解降低运算量，从而避免

对Ｎｐ×Ｎｐ维矩阵求逆。令 ＸｐＸ
Ｈ
ｐ＝ＩＮｐＲＨｐ＝Ｕ１Ｖ１Ｕ

Ｈ
１，其

中Ｕ１Ｕ
Ｈ
１＝ＩＮｐ，Ｖ１是对角阵，则式（１０）和式（１１）可以分

别表示为（具体推导见附录Ａ）

Ｈ^（ｍ＋１）ｐ ＝α Ｐ槡ＳＵ１Ｖ１（α
２ＰＳＶ１＋（σ^

２）（ｍ）ＩＮｐ）
－１ＵＨ１Ｘ

Ｈ
ｐ

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｉ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｉ，








ｐ （１７）

Ｃ（ｍ＋１）Ｈｐ ＝Ｕ１
　

　
Ｖ－１１ ＋

α２ＰＳ
（σ^２）（ｍ）ＩＮ








ｐ

－１

ＵＨ１ （１８）

同理，令 ＲＨＩＤｉ，ｐ＝ＵＩ，ｉＶＩ，ｉＵ
Ｈ
Ｉ，ｉ，ＸＩｉ，ｐＸ

Ｈ
Ｉｉ，ｐ＝ＩＮｐ，则式

（１２）和式（１３）可以分别表示为

Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤｉ，ｐ ＝ ＰＩ槡 ｉ
ＵＩ，ｉＶＩ，ｉ（ＰＩｉＶＩ，ｉ＋（σ^

２）（ｍ）ＩＮｐ）
－１ＵＨＩ，ｉＸ

Ｈ
Ｉｉ，ｐ

　

　
ＹＲＤ，ｐ－∑

ＮＩ

ｄ＝１，ｄ≠ｉ
ＰＩ槡 ｉ
ＸＩｄ，ｐＨ^

（ｍ）
ＩＤｄ，ｐ－α Ｐ槡ＳＸｐＨ^

（ｍ）








ｐ

（１９）

Ｃ（ｍ＋１）ＨＩＤｉ，ｐ
＝ＵＩ，ｉ
　

　
Ｖ－１Ｉ，ｉ＋

ＰＩｉ
（σ^２）（ｍ）ＩＮ








ｐ

－１

ＵＨＩ，ｉ （２０）

通过上述变换，我们可以看出，公式（１７）（２０）中的
矩阵求逆运算都是针对一个对角阵进行的，因此计算复

杂度大大降低。并且由于信道的广义平稳特性，其信道

的先验自相关矩阵不随时间变化，因此对ＲＨｐ和ＲＨＩＤｉ，ｐ的

奇异值分解只需计算一次，其复杂度可以忽略不计。

（ｅ）迭代信道估计算法过程
１）设定初始值
在本文中，我们利用最小均方（Ｌｅａｓｔｓｑｕａｒｅ，ＬＳ）估

计值对等效信道 Ｈｐ进行初始值设计，即 Ｈ^
（０）
ｐ ＝ＹＲＤ，ｐ／

（α Ｐ槡ＳＸｐ），而所有干扰信道则假设为 Ｈ^
（０）
ＩＤｉ，ｐ＝０Ｎｐ×１，信

道估计误差方差矩阵的初始值假设为 Ｃ（０）Ｈｐ＝ＲＨｐ，Ｃ
（０）
ＨＩＤｉ，ｐ

＝ＲＨＩＤｉ，ｐ。而对于等效噪声方差，我们可以用式（９）进

行初始值设定。但在本文中，考虑到实际系统中接收

端不一定能够已知式（９）中的α、σ２ＳＲ等参数，因此，在无

法用式（９）设定初始值的情况下，我们令Ｒ^（０）Ｎｐ ＝σ
２
ＤＩＮｐ。

２）更新过程
在每次迭代过程中，所有参数是并行估计的，不存

在优先顺序。但在本文中，由于我们考虑的是多个干

扰信道，因此，干扰信道之间以何种顺序进行估计会导

致整个算法的更新过程不同。一种最常见的方法是在

一次迭代过程中所有参数并行估计，本文称为“独立估

计”；而另一种则将一次迭代过程分为 ＮＩ个子周期，每
次子周期并行估计等效信道、第ｉ条干扰信道以及等效
噪声的方差三个参数，当 Ｎ　Ｉ个干扰信道依次完成一次
更新估计后，结束此次迭代过程，本文称这种方法本文

为“递进估计”（见表１）。
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表１　两种不同的更新过程

独立估计 Ｈ^（ｍ）ｐ Ｈ^（ｍ）ＩＤ１，ｐ…Ｈ^
（ｍ）
ＩＤＮＩ，ｐ
Ｒ^（ｍ）Ｎｐ →Ｈ^

（ｍ＋１）
ｐ Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤ１，ｐ

…Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤＮＩ，ｐ
Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ

递进估计 Ｈ^（ｍ）ｐ Ｈ^（ｍ）ＩＤ１，ｐＲ^
（ｍ）
Ｎｐ …Ｈ^

（ｍ）
ｐ Ｈ^（ｍ）ＩＤＮＩ，ｐＲ^

（ｍ）
Ｎｐ →Ｈ^

（ｍ＋１）
ｐ Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤ１，ｐ

Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ …Ｈ^（ｍ＋１）ｐ Ｈ^（ｍ＋１）ＩＤＮＩ，ｐ
Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ

　　表１中“→”表示迭代周期的过渡，而“”则表示
一个迭代周期中每个子周期的过渡。在第５节中，我
们给出了两种方法的性能比较，通过仿真可以看出，

“递进估计”的性能优于“独立估计”，因此，本文我们

通过“递进估计”对所有参数进行迭代更新。

通过一定次数的迭代估计之后，我们可以得到等效

信道、各条干扰信道以及等效噪声方差在导频子载波上

的估计值。同样我们也采用Ｃｕｂｉｃｓｐｌｉｎｅ内插滤波方法
得到每个参数所有子载波上的估计值。此时，利用ＲＲ

阶段估计得到的 Ｈ^ＳＤ和ＲＴ阶段迭代估计得到的 Ｈ^、Ｈ^ＩＤｉ和

Ｒ^Ｎ，对两个阶段目的节点接收的信号进行线性合并，即

Ｘ^（ｎ）＝Ｇ１（ｎ）ＹＳＤ（ｎ）＋Ｇ２（ｎ）ＹＲＤ（ｎ） （２１）
其中，

Ｇ１（ｎ）＝
Ｐ槡ＳＨ^

Ｈ
ＳＤ（ｎ）
σ２Ｄ

，Ｇ２（ｎ）＝
α Ｐ槡ＳＨ^

Ｈ（ｎ）

σ２Ｄ＋∑ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩｉ Ｈ^ＩＤｉ（ｎ）

２

（２２）
线性合并的思想来源于传统的最大比合并（Ｍａｘｉ

ｍｕｍｒａｔｉｏｃｏｍｂｉｎｉｎｇ，ＭＲＣ）［１９］和最优合并（Ｏｐｔｉｍｕｍ
ｃｏｍｂｉｎｉｎｇ，ＯＣ）［２０］，其目的是为了最大化 ＲＲ阶段的信
噪比以及ＲＴ阶段的信干噪比，从而有效提高接收机的

检测性能。最后对 Ｘ^进行解调，就可以得到发送信号
的二进制比特流的估计值。

４　ＣｒａｍéｒＲａｏ界

在估计理论中，ＣＲＢ是一个评价估计精度非常有
效的理论工具，它是在同等假设前提下任何估计方法

的下界［２１］。在本节中，我们将推导出 ＣＣＩ影响下 ＡＦ
协同ＯＦＤＭ系统中的信道估计的 ＣＲＢ，用来衡量本文
信道估计方法的性能。这里我们只推导了等效信道的

信道估计的ＣＲＢ，而直传信道的信道估计 ＣＲＢ的推导

思路和等效信道相同，这里将不再赘述。

假设数据符号是统计独立同分布的零均值随机变

量，并且导频符号与数据符号不相关。对式（４）做逆离
散傅里叶变换，得到接收信号的时域表达形式：

ｙＲＤ ＝α Ｐ槡Ｓｘ
～ｈ＋∑

ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉｈＩＤｉ＋ｎ （２３）

其中，ｙＲＤ＝［ｙＲＤ（０），．．．，ｙＲＤ（Ｎ－１）］
Ｔ，ｈ和 ｈＩＤｉ分别为等效

信道和第ｉ个干扰节点到目的节点的信道脉冲响应，ｎ
＝［ｎ（０），．．．，ｎ（Ｎ－１）］Ｔ为时域等效噪声，ｘ～和 ｘ～Ｉｉ分别表
示以源节点和第 ｉ个干扰节点的时域发送信号 ｘ＝
［ｘ（０），．．．，ｘ（Ｎ－１）］Ｔ和ｘＩｉ＝［ｘＩｉ（０），．．．，ｘＩｉ（Ｎ－１）］

Ｔ为第

一列的循环Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵。
为了便于ＣＲＢ的推导，我们将干扰分量从接收信

号ｙＲＤ去除，但考虑到干扰信道估计也有一定误差，因
此，式（２３）可以写成如下形式

ｙｅｑ＝ｙＲＤ－∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ｘ～Ｉｉｈ^ＩＤｉ＝α Ｐ槡Ｓｘ

～ｈ＋∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ＋ｎ

＝α Ｐ槡Ｓｘ
～
Ｄｈ＋α Ｐ槡Ｓｘ

～
Ｐｈ＋ｗ （２４）

其中，ｘ～Ｄ和 ｘ
～
Ｐ分别表示数据和导频时域序列的循环

Ｔｏｅｐｌｉｔｚ矩阵，ｈＩＤｉ＝ｈ^ＩＤｉ＋ΔｈＩＤｉ，总的时域干扰表示为ｗ＝

∑
ＮＩ

ｉ＝１
Ｐ　Ｉ槡 ｉ
ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ＋ｎ，ｗ∈ＣＮ（０，（（∑

ＮＩ

ｉ＝１
（ＮＩ＋１）（ασ

２
　Ｒ ＋

σ２　Ｄ）／４Ｎ）＋ασ
２
Ｒ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）ＩＮ×Ｎ）（证明过程见附录Ｂ）。

根据中心极限定理，对于Ｎ相对比较大的情况，我
们将ｙｅｑ近似为高斯随机矢量。因此关于ｈ的条件期望
和协方差可以表示为

μ（ｙｅｑｈ）＝α Ｐ槡Ｓｘ
～
Ｄｈ＋α Ｐ槡Ｓｘ

～
Ｐｈ （２５）

Ｃ（ｙｅｑｈ）＝Ｒｗ （２６）

其中，Ｒｗ＝（∑
ＮＩ

ｉ＝１
（ＮＩ＋１）（ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）／４Ｎ）＋ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）ＩＮ×Ｎ。

　　而概率密度函数Ｐ（ｙｅｑｈ）为
［１８］

Ｐ（ｙｅｑｈ）＝
１

（２
"

）Ｎ／２Ｃ（ｙｅｑｈ）
１／２ｅｘｐ－

（ｙｅｑ－μ（ｙｅｑｈ））
ＨＣ－１（ｙｅｑｈ）（ｙｅｑ－μ（ｙｅｑｈ））{ }２

＝ １
（２

"

）Ｎ／２Ｃ（ｙｅｑｈ）
１／２ｅｘｐ－

（ｙｅｑ－α Ｐ槡Ｓ（ｘ
～
Ｄｈ＋ｘ

～
Ｐｈ））

ＨＣ－１（ｙｅｑｈ
!

）（ｙｅｑ－α Ｐ槡Ｓ（ｘ
～
Ｄｈ＋ｘ

～
Ｐｈ））{ }２ （２７）

　　因此，Ｆｉｓｈｅｒ信息矩阵Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ可以表示为

Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ＝Ｅ
ｌｎＰ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

ｌｎＰ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｊ







）

（２８）

其中，
ｌｎＰ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

表示对概率密度函数Ｐ（ｙｅｑｈ）的第 ｉ

个变量取偏导数。

根据文献［２２］，Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ可以通过下式计算得到
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Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ＝２Ｒｅ
μＨ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

Ｃ－１（ｙｅｑｈ）
μ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｊ







）
＋

ｔｒＣ－１（ｙｅｑｈ）
Ｃ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

Ｃ－１（ｙｅｑｈ）
Ｃ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ







）

（２９）
从式（２６）中我们可以发现，Ｃ（ｙｅｑｈ）与 ｈ相互独

立，即
Ｃ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

＝０。因此，

Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ＝２Ｒｅ
μＨ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｉ）

Ｃ－１（ｙｅｑｈ）
μ（ｙｅｑｈ）
ｈ（ｊ







）

＝２α２ＰＳＲｅ
ｘ～ＨＤ，ｉｘ

～
Ｄ，ｊ＋ｘ

～Ｈ
Ｄ，ｉｘ
～
Ｐ，ｊ＋ｘ

～Ｈ
Ｐ，ｉｘ
～
Ｄ，ｊ＋ｘ

～Ｈ
Ｐ，ｉｘ
～
Ｐ，ｊ

Ｒ







ｗ

（３０）
其中，ｘ～Ｄ，ｉ和 ｘ

～
Ｐ，ｉ分别表示矩阵 ｘ

～
Ｄ和 ｘ

～
Ｐ的第ｉ列矢量。

由于导频符号与数据符号不相关，因此我们可以

得到

Ｉ（ｈ）ｉ，ｊ＝

２α２ＰＳ （（∑
ＮＩ

ｉ＝１

（ＮＩ＋１）（ασ
２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）

４Ｎ ）＋
ασ２Ｒ ＋σ

２
Ｄ

Ｎ ），ｉ＝ｊ

０，　　　{ ｏｔｈｅｒｓ

（３１）
因此，无偏信道估计ｈ的ＣｒａｍéｒＲａｏ界为

Ｖａｒ（ｈ（ｉ））Ｉ－１（ｈ）ｉ，ｉ＝

（（∑
ＮＩ

ｉ＝１

（ＮＩ＋１）（ασ
２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）

４Ｎ ）＋
ασ２Ｒ ＋σ

２
Ｄ

Ｎ ） ２α２ＰＳ

（３２）

５　仿真结果与分析

５．１　仿真参数
在这节中，我们通过计算机仿真来验证本文提出

的同道干扰下ＡＦ协同 ＯＦＤＭ系统信道估计方法的性
能。我们考虑一个子载波数为 Ｎ＝５１１的 ＡＦ协同
ＯＦＤＭ系统，导频子载波数为 Ｎｐ＝８６，并且导频子载波
间隔为Δｐ＝６。源节点发送信号和干扰节点发送信号
的导频均分布在相同的子载波上，所有信号的导频和

数据采用ＱＰＳＫ调制方式。假设任意两节点之间的信
道为频率选择性衰落信道，且各信道均为独立不相关，

仿真信道使用 ＣＯＳＴ２０７规定的典型城市（ＴＵ）瑞利信
道模型，假设σ２ＳＤ＝σ

２
ＳＲ＝σ

２
ＲＤ＝σ

２
ＩＤｉ＝１。在仿真过程中，我

们假设ＰＳ＝ＰＲ，σ
２
Ｒ和 σ

２
Ｄ均为１，仿真图中 ｘ坐标轴所

示的信噪比（ｓｉｇｎａｌｔｏｎｏｉｓｅｒａｔｉｏ，ＳＮＲ）定义为Ｐｓ／σ
２
Ｒ。

本文方法需要知道信道的相关特性，实际上信道

的相关特性是未知的，但可以利用最坏情况的信道相

关特性来完成信道估计。由文献［２３］分析可知，信道
不匹配比匹配模式只有很少的损失。因此本文利用式

（６）和（８）求出信道的相关矩阵。
在第３节中，我们给出了两种迭代估计方法，即

“独立估计”和“递进估计”。通过仿真比较（见图３）可
以看出，“递进估计”的性能优于“独立估计”，因此，本

文我们采用“递进估计”方法，下一小节的性能分析也

主要是通过仿真验证“递进估计”方法的性能。

图３　两种迭代估计方法的ＭＳＥ随ＳＮＲ的变化

５．２　性能分析
在图３中我们给出了当ＮＩ＝４时，本文提出的两种

迭代信道估计方法的 ＭＳＥ随 ＳＮＲ的变化情况。用户
信号和每个干扰信号的信干比（ｓｉｇｎａｌｔｏｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅｒａ
ｔｉｏ，ＳＩＲ）设为０ｄＢ。从图３中我们可以看到，无论是迭
代３次还是１０次，“递进估计”的 ＭＳＥ性能都明显优
于“独立估计”，尤其是在高信噪比时，“递进估计”方

法的优势更为显著。因此，本文我们采用“递进估计”

方法进行迭代信道估计。

图４给出了干扰节点数ＮＩ＝１、２、４时，随着迭代次
数的增加，“递进估计”ＭＳＥ性能的变化。系统ＳＮＲ设
定为２５ｄＢ，用户信号和每个干扰信号的 ＳＩＲ为 ０ｄＢ。
为便于比较，我们给出了不同干扰节点数时 ＬＭＭＳＥ估
计（式（７））的 ＭＳＥ性能曲线。从图中可以看出，迭代
过程显著改善信道估计的 ＭＳＥ性能，随着迭代次数的
增加，对干扰信道的估计以及等效噪声矩阵的更新越

来越准确，使得我们对等效信道进行估计时进行的干

扰消除以及噪声估计操作越来越有效，从而不断提高

等效信道估计的 ＭＳＥ性能。通过比较我们发现，在进
行充分迭代之后，“递进估计”方法的ＭＳＥ性能基本收
敛于ＬＭＭＳＥ估计的性能，但估计方法的收敛速度在一
定程度上依赖于干扰节点的个数：当只有１个干扰节
点时，估计方法在５次迭代后就已基本收敛，而当存在
４个干扰节点时，估计方法约在１０次迭代时才能收敛。
在用户信号和每个干扰信号的 ＳＩＲ相同的情况下，随
着干扰节点数的增加，对用户信号的干扰逐渐增强，且

需要估计的未知参数也越来越多，每一个干扰信道估

计误差都会对等效信道估计产生影响。因此，当干扰

２５３
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节点数增多时，估计方法需要更多次数的迭代才能使

估计性能收敛于ＬＭＭＳＥ估计。

图４　干扰节点数不同时，两种信道估计方法的
ＭＳＥ随估计迭代次数的变化

图３和图４都是在假设所有干扰信号功率相同的
前提下进行分析的，而在图５中，我们比较了干扰功率
分布不同时，“递进估计”方法迭代１０次时的 ＭＳＥ性
能曲线。为具有可比性，我们考虑了具有４个干扰源，
且总干扰功率为用户信号功率４倍的情况下，３种不同
的干扰功率分布［ＰＩ１，ＰＩ２，ＰＩ３，ＰＩ４］：（１）等功率干扰，即
Ｐ１＝［１，１，１，１］Ｐｓ；（２）只有一个有效干扰，即 Ｐ２＝［４，
０，０，０］Ｐｓ；（３）不同功率干扰，即 Ｐ３＝［２．８，０．８，０．３，
０１］Ｐｓ。通过比较我们可以得出这样的结论：当干扰源
是等功率干扰时，“递进估计”的ＭＳＥ性能最差；而当系
统中只有１个干扰时，虽然总干扰功率相同，但“递进估
计”的ＭＳＥ性能最好；如果每个干扰节点功率不同，则
“递进估计”的ＭＳＥ性能介于两者之间。产生这种性能
差异的主要原因在于，当干扰源为等功率干扰时，每个干

扰都会产生估计误差，且这种误差的影响都是不可以忽

略的，因此对有用信号进行信道估计时，干扰抵消操作就

会存在严重的剩余干扰影响（每个干扰源的剩余干扰被

累加），而当干扰源为不同功率时，相对比较弱的干扰源

产生的估计误差是可以忽略不计的，因此，对有用信道估

计的影响就会逐渐减弱，直到干扰源退化为１个等效干
扰时，这种估计误差的影响将会降到最低，因此只有一个

有效干扰时“递进估计”的ＭＳＥ性能最好。这里需要指
出的是，虽然在本文中干扰源功率是不可控制的，但如果

能在总干扰功率约束的前提下，将文献［１５］中的结论用
于本文，从而对干扰节点数量进行优化控制，那么就可以

进一步改进本文信道估计方法的估计性能。

图５　干扰功率分布不同时，“递进估计”方法的
ＭＳＥ随ＳＮＲ的变化

在图６中，我们比较了不同迭代次数下，接收机采
用“递进估计”方法进行信道估计，并用式（２１）进行检
测后的ＢＥＲ性能随ＳＮＲ的变化曲线。为了便于比较，
我们也同时给出了理想信道估计下的系统 ＢＥＲ性能。
系统中干扰节点数ＮＩ＝２，用户信号和每个干扰信号的
ＳＩＲ为０ｄＢ。通过比较我们可以得出这样的结论：不论
信道估计方法迭代１次或者１０次，随着 ＳＮＲ的增加，
系统的ＢＥＲ性能都可以得到改善，特别是当“递进估
计”方法迭代次数达到１０次时，系统的 ＢＥＲ性能已经
非常接近于理想信道估计时的ＢＥＲ性能。

图６　迭代次数不同时，“递进估计”方法的
ＢＥＲ性能随ＳＮＲ的变化

在图７中，我们给出了不同干扰节点数时，迭代１０
次的“递进估计”方法的ＭＳＥ性能随ＳＮＲ的变化曲线，
同时也给出了相应的 ＣＲＢ作为参考。用户信号和每
个干扰信号的ＳＩＲ为０ｄＢ。从图中我们可以看出，随着
干扰节点数的增加，系统中的总干扰功率也不断增加，

信道估计方法的 ＭＳＥ性能逐渐变差。同时我们发现，
“递进估计”方法的 ＭＳＥ性能曲线与 ＣＲＢ理论曲线有
一定的差距，造成这种差距的原因除了来自估计方法

本身以外，还有一部分原因是来自于 ＣＲＢ理论曲线推
导过程中的假设条件（具体见附录Ｂ）。当干扰节点数
少的时候，“递进估计”方法的 ＭＳＥ性能曲线与相应
ＣＲＢ曲线之间的差距比较大，这是由于我们在推导
ＣＲＢ理论值时，对于第 ｉ个干扰节点产生的剩余干扰
的方差矩阵，我们并没有考虑有用信号对其产生的干

扰，因此，在干扰节点数较少的时候，不考虑有用信号

的干扰会产生较大误差，而干扰节点数较多时，有用信

号的干扰产生的影响在所有干扰中所占的分量相对来

说就比较小，因此“递进估计”方法的ＭＳＥ性能曲线与
ＣＲＢ曲线之间的差距就要小于干扰节点数少的情况。

图７　干扰节点数不同时，“递进估计”方法的
ＭＳＥ性能与ＣＲＢ的比较
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５．３　复杂度分析
由于信道的广义平稳特性，对信道的先验自相关

矩阵的奇异值分解在整个传输过程中只需计算一次，

其复杂度可以忽略不计。采用奇异值分解后，我们所

提出的迭代信道估计中所涉及的矩阵求逆运算只需要

对一个对角矩阵求逆，因此运算量仅为 ｏ（Ｎｐ），假设需
要 Ｑ次迭代接近 ＬＭＭＳＥ估计性能，则运算量为
ｏ（ＱＮｐ）。而采用ＬＭＭＳＥ信道估计时，需要求解 Ｎｐ×Ｎｐ
维矩阵的逆，因此其运算量达到 ｏ（Ｎ３ｐ），远远超过本文
所提出的迭代方法。

同时，我们也可以发现，当采用“独立估计”时，每

个迭代过程需要进行１次等效信道估计、１次等效噪声
方差估计以及ＮＩ次干扰信道估计；而采用“递进估计”
时，一个迭代过程则包括 ＮＩ次等效信道估计、ＮＩ次等
效噪声方差估计以及 ＮＩ次干扰信道估计。可见，“递
进估计”方法的运算量要大于“独立估计”，但相比于

“递进估计”方法性能的提升（见仿真部分），这种运算

量是可以接受的。

６　结论

对于同道干扰下的放大转发协同 ＯＦＤＭ系统而
言，导频和数据子载波都受到 ＣＣＩｓ的严重影响，给信
道估计技术提出了更大的挑战。为此，本文提出了一

种导频辅助的迭代信道估计方法，并推导了相应的

ＣＲＢ理论值。该方法的特点是：通过每次迭代操作，利
用导频子载波接收到的信号，对等效信道和干扰信道

的ＣＳＩ估计值以及等效噪声方差矩阵的估计值进行并
行更新，虽然导频子载波也受到 ＣＣＩｓ的影响，但我们
提出的方法能够有效地提高信道估计方法的 ＭＳＥ性
能。通过将各条信道的ＣＳＩ估计值以及等效噪声方差
矩阵进行线性合并，我们可以进一步消除 ＣＣＩｓ的影
响。理论分析和仿真结果表明，在有多个 ＣＣＩｓ存在的
情况下，通过一定次数的迭代操作，该文信道估计方法

的ＭＳＥ性能接近于传统的 ＬＭＭＳＥ信道估计，且由于
避免了复杂的矩阵求逆运算，其复杂度远远低于

ＬＭＭＳＥ信道估计。
值得一提的是，虽然导频子载波上的信号也收到

ＣＣＩｓ影响，造成导频子载波上是用户导频和干扰导频的
叠加，但本文提出的方法仍然能够有效区分和估计出有

用信道和干扰信道。因此如果将这种方法用于其它类

似的场景，通过适当的变换，也可以达到满意的效果。例

如，对于多中继ＡＦ系统而言，来自不同中继的导频是放
置在相同子载波上的，如果所有中继同时发送信号到目

的节点，那么接收信号的导频子载波上将出现叠加，这

时，可以应用本文提出的方法有效估计各条等效信道的

ＣＳＩ。这个问题将是我们下一步的研究方向。

附录Ａ

令Ｒ^（ｍ＋１）Ｎｐ ＝（σ^２）（ｍ＋１）ＩＮｐ，ＸｐＸ
Ｈ
ｐ＝ＩＮｐ，ＲＨｐ＝Ｕ１Ｖ１Ｕ

Ｈ
１，其

中Ｕ１Ｕ
Ｈ
１＝ＩＮｐ，Ｖ１是对角阵，则 Ｘ

Ｈ
ｐ＝Ｘ

－１
ｐ，Ｕ

Ｈ
１＝Ｕ

－１
１。因

此，将式（１０）重新表示为
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同理，式（１１）可以重新表示为
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附录Ｂ
由于Ｎ＝αｄｉａｇ（ＮＳＲ）ＨＲＤ＋ＮＲＤ，因此时域等效噪声

ｎ可以表示为

ｎ＝α

ｎＳＲ（０） ｎＳＲ（Ｎ－１） … ｎＳＲ（１）

ｎＳＲ（１） ｎＳＲ（０） … ｎＳＲ（２）

  　 

ｎＳＲ（Ｎ－１） ｎＳＲ（Ｎ－２） … ｎＳＲ（０
















）

ｈＲＤ＋ｎＲＤ

（Ｂ．１）
由中心极限定理可知，对于Ｎ相对比较大的情况，

我们可以将 ｎ近似为高斯随机矢量，且 ｎ∈ＣＮ（０，
（ασ２Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）ＩＮ×Ｎ）。

同理，对于由第 ｉ个干扰节点产生的剩余干扰 Ｑｉ
＝ ＰＩ槡 ｉ

ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ来说，根据中心极限定理，我们也可以将
其近似为高斯随机矢量，易知 Ｑｉ的均值为０，其方差
ＲＱｉ可以表示为

ＲＱｉ＝Ｅ［（ ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ）（ ＰＩ槡 ｉ

ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ）
Ｈ］＝ＰＩｉｘ

～
ＩｉＲΔｈＩＤｉｘ

～Ｈ
Ｉｉ

（Ｂ．２）

其中，ＲΔｈＩＤｉ＝Ｅ［（ｈＩＤｉ－ｈ^ＩＤｉ）（ｈＩＤｉ－ｈ^ＩＤｉ）
Ｈ］。这里，我们利

用对ｈＩＤｉ信道估计的ＣＲＢ来代替ＲΔｈＩＤｉ。

首先考虑一种最理想的情况，即对每一个干扰信

道进行信道估计时，其它干扰节点的干扰分量都被完

全抵消，即ｙＩｉ＝ ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉｈＩＤｉ＋ｎ。因此，理想情况下 ｈＩＤｉ信

道估计的ＣＲＢ可以利用正文部分相同的推导思路获
得（这里不再赘述）

Ｖａｒ（ｈＩＤｉ（ｉ））Ｉ
－１（ｈＩＤｉ）ｉ，ｉ＝（ασ

２
Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）／２ＰＩｉ
（Ｂ．３）

因此，我们令Ｒ
～
ΔｈＩＤｉ
＝（（ασ２Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）／２ＰＩｉ）ＩＮ×Ｎ。

但其实，每个干扰信道进行信道估计时，其它干扰节点

的干扰分量并不能被完全抵消，因为每个干扰信道估

计都存在误差。因此，在考虑了其它干扰信道估计误

差的前提下，ｙＩｉ可以写成如下形式

ｙＩｉ＝ ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉｈＩＤｉ＋∑

ＮＩ

ｊ＝１，ｊ≠ｉ
ＰＩ槡 ｊ
ｘ～ＩｊΔｈＩＤｊ＋ｎ＝ ＰＩ槡 ｉ

ｘ～ＩｉｈＩＤｉ＋ｎＩｎ，ｉ

（Ｂ．４）
同理，我们可以将ｎＩｎ近似为均值为０的高斯随机

矢量，且其方差矩阵为

ＲｎＩｎ，ｉ＝Ｅ［（∑
ＮＩ

ｊ＝１，ｊ≠ｉ
ＰＩ槡 ｊ
ｘ～ＩｊΔｈＩＤｊ＋ｎ）（∑

ＮＩ

ｊ＝１，ｊ≠ｉ
ＰＩ槡 ｊ
ｘ～ＩｊΔｈＩＤｊ＋ｎ）

Ｈ］

＝∑
ＮＩ

ｊ＝１，ｊ≠ｉ
ＰＩｊｘ
～
ＩｊＲ
～

ΔｈＩＤｊ
ｘ～ＨＩｊ＋Ｒｎ

＝（（∑
ＮＩ

ｊ＝１，ｊ≠ｉ
（ασ２Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）／２）＋（ασ

２
Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）ＩＮ×Ｎ

＝
ＮＩ＋１
２ （ασ２Ｒ／Ｎ＋σ

２
Ｄ／Ｎ）ＩＮ×Ｎ （Ｂ．５）

因此，考虑其它干扰误差后 ｈＩＤｉ信道估计的 ＣＲＢ
为

Ｖａｒ（ｈＩＤｉ（ｉ））Ｉ
－１（ｈＩＤｉ）ｉ，ｉ＝（ＮＩ＋１）（ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）／４ＰＩｉＮ

（Ｂ．６）
将其代入（Ｂ．２）可得
ＲＱｉ＝（（ＮＩ＋１）（ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）／４Ｎ）ＩＮ×Ｎ （Ｂ．７）

因此，第 ｉ个干扰节点产生的剩余干扰 Ｑｉ∈ＣＮ
（０，（（ＮＩ＋１）（ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）／４Ｎ）ＩＮ×Ｎ）。由于Ｑｉ之间相互独

立，则∑
ＮＩ

ｉ＝１
Ｑｉ∈ＣＮ

　

　
０，∑

ＮＩ

ｉ＝１
（（ＮＩ＋１）（ασ

２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）／４Ｎ）Ｉ









Ｎ×Ｎ 。

　　总的时域干扰ｗ＝∑
ＮＩ

ｉ＝１
ＰＩ槡 ｉ
ｘ～ＩｉΔｈＩＤｉ＋ｎ可近似为高斯

随机矢量，且

Ｅｗ＝０ （Ｂ．８）

Ｒｗ＝（（∑
ＮＩ

ｉ＝１

（ＮＩ＋１）（ασ
２
Ｒ＋σ

２
Ｄ）

４Ｎ ）＋
ασ２Ｒ＋σ

２
Ｄ

Ｎ ）ＩＮ×Ｎ

（Ｂ．９）
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