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ＷＲＡＮ系统中基于自适应内插的信道估计算法
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摘　要：提出了一种基于自适应复系数内插的信道估计算法，改善了无线区域网络（ＷＲＡＮ）系统对抗动态多径
时延的能力。ＷＲＡＮ是第一个采用认知无线电技术改善频谱效率的宽带接入标准，系统在下行链路中采用了正
交频分复用（ＯＦＤＭ）调制技术，而信道估计技术对于采用相干解调的 ＯＦＤＭ系统十分重要。传统的 ＯＦＤＭ信道
频域响应（ＣＦＲ）估计算法通常采用实系数频域内插的方式，在对抗ＷＲＡＮ系统长多径时延信道时，不能有效地
工作。该文在研究实系数ＦＩＲ内插变换域响应的基础上，提出了一种复系数内插算法。为了同时适用于短时延
信道，提出了一种低复杂度、自适应匹配信道最大多径时延的算法。通过仿真，验证了该算法能够对抗更大的

多径时延，提高信道估计的精度，改善系统误码性能。
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１　引言

随着无线通信的迅猛发展，无线频谱资源变得

越来越紧缺。然而占据了甚高频和特高频频段大

量资源的广播电视等授权用户却没能够有效地利

用该段频谱。于是，ＩＥＥＥ于２０１１年提出了无线区
域网络（ＷＲＡＮ）系统［１］，旨在利用认知无线电

（ＣＲ）技术提高该段频谱利用效率。

在无线通信系统中，无线信道的传输环境十分

复杂。信号从发射端经过信道到达接收端的过程

中，通常会经历多条路径，这就是无线信道的多径

效应。多径效应会造成频率选择性衰落。因此，在

相干解调的ＷＲＡＮ系统中，要获得理想的接收性能
需要进行精确地信道估计。尤其是 ＷＲＡＮ系统多
径时延相对较长，这对传统的信道估计方法提出了

严峻的挑战。本文提出的基于自适应复系数内插
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的信道估计方法不仅大大提升了 ＷＲＡＮ系统对抗
多径时延的能力，而且还可以自适应匹配信道最大

多径时延，提高短时延信道下信道估计的精度。

２　ＷＲＡＮ系统介绍

ＷＲＡＮ系统的导频模式就是按照图１所示的结
构，在时频二维进行重复排列的。根据导频模式，

ＷＲＡＮ系统的信道估计可以采用导频内插的方式。

图１　ＷＲＡＮ系统的导频模式
Ｆｉｇ．１　ＰｉｌｏｔａｒｒａｎｇｅｍｅｎｔｏｆＷＲＡＮｓｙｓｔｅｍ

ＷＲＡＮ系统提供了 Ａ、Ｂ、Ｃ、Ｄ四种信道模
型［２］，这四种信道模型的多普勒频移均较小，最大

仅为２．５Ｈｚ，说明 ＷＲＡＮ系统信道变化比较缓慢。
特别地，Ｄ信道第六径的时延和相对功率都是可变
的，其相对时延最大可以达到６２μｓ。而 ＷＲＡＮ系
统理论上能对抗的最大多径时延就是在６ＭＨｚ信
道带宽、１／４ＣＰ（循环前缀）模式下 ＣＰ的长度，此时
也仅为７４．５μｓ。也就是说，Ｄ信道的最大多径时延
可以达到ＷＲＡＮ系统理论能对抗的最大多径时延
的８３．２

"

。因此ＷＲＡＮ系统需要设计一种可以对
抗长多径时延的信道估计方法。

３　一维实系数频域内插法

基于导频序列的信道估计方法通常先利用导频

处信道估计方法得到导频处信道频率响应（ＣＦＲ），然
后再通过插值方法恢复数据子载波处的ＣＦＲ。

导频处信道估计方法通常包括最小二乘（ＬＳ）
算法［３４］，最小均分误差（ＭＭＳＥ）算法［５７］，奇异值分

解（ＳＶＤ）算法［８１０］等。导频插值方法通常包括一维

插值和二维插值，一维插值又分为一维频率方向插

值（ＦＤＩ）和一维时间方向插值（ＴＤＩ）。一维 ＦＤＩ是
利用同一个 ＯＦＤＭ符号中与之相邻的若干个导频
处ＣＦＲ，一维ＴＤＩ则是利用同一个子载波位置处不
同ＯＦＤＭ符号中的导频处 ＣＦＲ。其中，插值方法的
选择直接影响整个信道估计器的性能，如系统对抗

多径时延的能力。

ＦＤＩ方法通常包括多项式插值方法［１１１２］和 ＦＩＲ
实系数滤波插值方法。其中，多项式插值通常包括

线性内插，高斯内插，拉格朗日内插［１３］等。多项式

插值可统一用式（１）的ＦＩＲ多相形式实现。

Ｈ^［ｋ］＝∑
Ｍ２

ｊ＝－Ｍ１
#ｊ（μ）Ｈ

～
［ｐ－ｊ］ （１）

其中，μ＝ｉ／Ｄ，ｉ＝ｋ－ｐＤ＝０，１，…，Ｄ－１，ｐ＝ｋ／Ｄ，·表
示向下取整，Ｄ为频域导频的间隔。

一维ＦＤＩ的实现过程可由式（２）得到

Ｈ^［ｋ］＝∑
Ｑ

ｎ＝－Ｑ
ｂ［ｎ］Ｈ

～
［ｋ－ｎ］ （２）

其中，Ｈ
～
［ｋ］为ＦＩＲ滤波器的输入，ｂ［ｎ］为 ＦＩＲ滤波

器的系数，其长度为２Ｑ＋１。内插方法设计的目的

就是根据 Ｈ
～
［ｋ］使系数 ｂ［ｎ］达到最优。由于在

Ｈ
～
［ｋ］序列中，每两个导频处 ＣＦＲ之间包含有 Ｄ－１

个零，因此对Ｈ
～
［ｋ］进行ＩＦＦＴ变换之后，可以得到信

道冲击响应（ＣＩＲ）及其按照周期 Ｔｕ／Ｄ重复的镜像
分量，如图２中子图（ａ）所示。其中，Ｔｕ为ＯＦＤＭ符
号的长度。一维频域插值的目的就是要滤掉除 Ｔμ
整数倍之外所有的镜像分量。

图２　理想实复系数滤波器时域窗口比较图
Ｆｉｇ．２　Ｔｉｍｅｗｉｎｄｏｗｃｏｍｐａｒｉｓｏｎｏｆｉｄｅａｌｒｅａｌ

ａｎｄｃｏｍｐｌｅｘｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔｆｉｌｔｅｒ

８７７
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从图２中子图（ａ）可以看出，理想实系数 ＦＩＲ
内插器需要满足式（３）要求

!ｍａｘ＜Ｔｕ／（２Ｄ） （３）
　　因此，对于短时延信道，仅进行一维ＦＤＩ即可恢
复信道信息，而对于长时延信道，单纯的ＦＤＩ就无法
满足要求。如对于 ＷＲＡＮ系统，其导频间隔 Ｄ＝７，
ＯＦＤＭ符号周期Ｔｕ最大为２９８μｓ，因此!ｍａｘ＜２１．２μｓ，
而ＷＲＡＮ系统的最大多径时延可达到６２μｓ。为此
需要采用二维插值方法实现信道估计。

通常，时变多径信道转移函数可以表示为

Ｈ（ｔ，ｆ）＝∑
ｋ
νｋ（ｔ）ｅ

－ｊ２
!

ｆ
!ｋ （４）

　　当信道近似为广义平稳非相关散射信道时，
Ｈ（ｔ，ｆ）同时关于ｔ和ｆ自相关函数为
ＲＨ（Δｔ，Δｆ）＝Ｅ［Ｈ（ｔ＋Δｔ，ｆ＋Δｆ）Ｈ（ｔ，ｆ）］＝

∑
ｋ
Ｅ［νｋ（ｔ＋Δｔ）νｋ（ｔ）］ｅ

－ｊ２
!Δｆ!ｋ＝

σ２ＨＲｔ（Δｔ）∑
ｋ

σ２ｋ
σ２Ｈ
ｅ－ｊ２!Δｆ!ｋ＝σ２ＨＲｔ（Δｔ）Ｒｆ（Δｆ）（５）

其中，σ２Ｈ＝∑
ｋ
σ２ｋ，不失一般性，令σ

２
Ｈ＝１。则式（５）

可以改写为

ＲＨ（Δｔ，Δｆ）＝Ｒｔ（Δｔ）Ｒｆ（Δｆ） （６）
　　由式（６）可知，二维插值方法可以近似为一维
ＴＤＩ插值和一维ＦＤＩ插值的级联。该方法相当于最
优的二维维纳滤波插值，引入的误差可以忽略

不计［１４］。

进行ＴＤＩ时，由于ＷＲＡＮ系统的最大多径时延
接近 Ｔｕ／４，为了满足式（３）的要求，所以 Ｄ≤２。另
外，ＷＲＡＮ的下行子帧中包含的ＯＦＤＭ符号数为１４
～２９个，ＯＦＤＭ符号中某一子载波包含的导频数为
２～４个，因此ＴＤＩ采用线性内插方法即可。

进行ＦＤＩ时，由于实际实系数 ＦＩＲ内插器的变
换域响应达不到理想效果，所以系统对抗多径时延

的能力不是很理想。由图２中子图（ａ）可知，原始
ＣＩＲ仅落在了０和

!ｍａｘ之间，而实系数ＦＩＲ内插器的
时域窗却是关于时间点０对称的，负半轴对应的滤
波器资源被浪费了。然而原始 ＣＩＲ及其镜像不会
发生混叠效应的前提条件是只要

!ｍａｘ＜Ｔｕ／Ｄ，而实系
数ＦＩＲ内插器却要求满足式（３）要求，这大大降低
了系统对抗多径时延的能力。

４　自适应复系数内插的信道估计方法

为了提升系统对抗多径时延的能力，本文将理

想实系数低通滤波器时域窗向右移位半个窗的宽

度。由于时域窗的移位可以等效为频域系数 ｂ［ｎ］
的相位旋转，此时系数ｂ［ｎ］就由实系数转化为复系
数。如图２所示，对于理想复系数低通器，原始 ＣＩＲ
的最大多径时延

!ｍａｘ即使达到了 Ｔｕ／Ｄ，系统也不会
发生混叠效应。

在ＷＲＡＮ系统中，当信道带宽Ｂｃ＝６ＭＨｚ，Ｄ＝３
时，

!ｍａｘ＜Ｔｕ／Ｄ≈９９．６μｓ，而ＷＲＡＮ系统的最大多径
时延为６２μｓ，因此即使考虑上非理想复系数低通
滤波器时域窗的过渡带，复系数低通内插器也可以

工作。

对于复系数内插器的设计，最大多径时延
!ｍａｘ决

定了时域窗的宽度。在实际应用中，
!ｍａｘ对于接收端

来说，通常是未知的。一种处理方法是在系统的最

大多径时延不超过 ＣＰ的长度时，将
!ｍａｘ设为 ＣＰ的

长度。在本文中，这种方法被称为最宽窗方法。

最宽窗方法对于长时延单频网（ＳＦＮ）信道来说
是很有效的，然而对于最大多径时延远小于 ＣＰ长
度时，最宽窗方法所设计的内插器不是最优的内插

器。图３给出了最宽窗和最优匹配窗对比图。仿真
信道为ＳＦＮ信道，多径时延为５μｓ，ＳＮＲ为１０ｄＢ。
从图３中可以看出最宽窗方法相对于最优匹配窗来
说，有很多噪声无法滤除，造成了信噪比损失。

图３　最宽窗与最优匹配窗对比图

Ｆｉｇ．３　Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎｂｅｔｗｅｅｎｔｈｅｗｉｄｅｓｔａｎｄ

ｔｈｅｏｐｔｉｍａｌｍａｔｃｈｉｎｇｗｉｎｄｏｗ
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图３中，最优匹配窗方法指的是已知信道最大
多径时延设计出的复系数内插器。在实际应用中，

信道的最大多径时延对于接收端来说通常是未知

的。文献［１５］提出了一种通过自相关的方法来得
到信道最大多径时延，但是这种算法需要信道的统

计特性，这在接收端也是未知的；文献［１６］提出了
一种通过分析时域 ＣＩＲ分布得到信道最大多径时
延的方法，但是它需要 ＩＦＦＴ运算，增加了计算复杂
度和存储开销。因此，需要一种高效低复杂度的信

道最大多径时延获取方法。

本文提出了一种自适应复系数内插的信道估

计方法，将复系数内插器和一个信道最大多径时延

获取器结合在一起。该方法本质上就是去搜索最

优时间窗来匹配信道的真实最大多径时延。该搜

索过程是在频域进行，从而避免ＩＦＦＴ操作引起的额
外开销，包括计算复杂度和存储消耗等。为了估计

!ｍａｘ，定义一维频域内插输出结果的平均信道能量为

Ｅ［
!ｉ］＝

１
Ｎ∑
Ｎ－１

ｋ＝０
Ｈ^（!ｉ）［ｋ］２ （７）

其中，Ｎ为有效子载波的个数，Ｈ^（!ｉ）［ｋ］通过式（２）
计算得到，并且内插系数ｂ［ｎ］是将

!ｉ作为最大多径

时延，再利用前面所述的复系数内插器设计方法得

到的。为了区分不同
!ｉ下的内插系数ｂ［ｎ］，将!ｉ对

应的ｂ［ｎ］改写为ｂ（!ｉ）［ｎ］。
假设

!ｉ取自集合"

＝｛
!０，!１，…，!Ｊ１｝，其中!０＞!１

＞…＞
!Ｊ－１＞０，并且!ｉ，０≤ｉ≤Ｊ－１都是整数。最大值

!０＝Ｎｇ，Ｎｇ表示循环前缀包含的子载波个数。由帕
塞瓦尔定理可知，

!ｉ越小，对应的 Ｅ［!ｉ］也越小，因
此最宽窗方法可以得到最大的能量值，即为Ｅ［

!０］。

如图３所示，Ｅ［
!０］包含了很多噪声成分。当我们

逐渐减小
!ｉ，并且保证!ｉ＞!ｍａｘ时，噪声分量就会逐渐

从ｂ（!ｉ）［ｎ］对应的时域窗中被滤除，因此Ｅ［
!ｉ］变得

越来越小。为了找到合适的
!ｉ去近似!ｍａｘ，需要使!ｉ

对应的能量Ｅ［
!ｉ］尽可能小，同时保证ｂ

（
!ｉ）［ｎ］对应

的时域窗中包含需要的ＣＩＲ分量。
本文提出的获取信道最大多径时延的估计方

法可以通过以下步骤实现。

（１）初始化ｉ＝１，通过上述复系数内插器的设计

方法求出ｂ（!０）［ｎ］，然后利用式（２）求出 Ｈ^（!０）［ｋ］，再
结合式（７）求出Ｅ［

!０］。

（２）用与步骤（１）相似的方法求出 ｂ（!ｉ）［ｎ］，

Ｈ^（!ｉ）［ｋ］，Ｅ［
!ｉ］。

（３）如果Ｅ［
!ｉ］／Ｅ［!０］＞Ｔｈ，则ｉ＝ｉ＋１，并且返回

步骤（２），否则输出信道最大多径时延估计值
!^

＝
!ｉ－１。

接下来，
!^

对应的复插值系数被用来结合式（２）
进行信道估计。在步骤（３）中，Ｔｈ为能量比门限，由
功率时延谱，ＳＮＲ等信道参数决定。在实际应用中，
Ｔｈ可以通过大量的仿真试验得到，通常，Ｔｈ取值略小

于１。对于时变信道而言，要实时监测能量比Ｅ［
!^

］／

Ｅ［
!０］，只要Ｅ［!^］／Ｅ［!０］≤Ｔｈ，上述获取信道最大多

径时延的方法就被重新执行，同样信道估计就会利用

新得到的信道最大多径时延对应的复系数进行内插。

在实际应用中，一方面，当
!^

＞
!ｍａｘ时，复系数内

插器对信道最大多径时延估计的精度要求不高，因

此仅需通过几次迭代就可以得到
!ｍａｘ的粗估计值；另

一方面，集合
"

中的元素可以选定为常数，这样对应

的复内插系数ｂ（!ｉ）［ｎ］可以事先计算出来，因此，复
系数内插的自适应信道估计方法的复杂度和一维

内插方法的复杂度近似。

图４给出了采用自适应复系数内插的信道估计
方法的ＷＲＡＮ系统物理层模型。其中，虚线框内的
模块即为本节提出的信道估计方法。

自适应复插值信道估计算法的伪码如表１所示。

表１　自适应复插值信道估计算法
Ｔａｂ．１　Ａｄａｐｔｉｖｅｉｎｔｅｒｐｏｌａｔｉｏｎａｌｇｏｒｉｔｈｍｆｏｒｃｈａｎｎｅｌｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ

自适应复插值信道估计算法

输入：导频处信道估计Ｈ
～
［ｋ］

输出：完整的信道频域响应 Ｈ^［ｋ］
开始：

构造整数集合
"

＝｛
!０，!１，…，!Ｊ１｝

计算最宽窗对应的基准能量Ｅ［
!０］

ｆｏｒｉ＝１ｔｏＪ－１
　利用复系数内插器的设计方法计算

!ｉ对应的复系

数ｂ（!ｉ）［ｎ］
　求出插值系数 ｂ（!ｉ）［ｎ］内插出的信道估计结果

Ｈ^（!ｉ）［ｋ］
　计算

!ｉ对应的平均信道能量Ｅ［!ｉ］
ｉｆＥ［

!ｉ］／Ｅ［!０］＞Ｔｈ ｔｈｅｎ
ｉ＝ｉ＋１ｃｏｎｔｉｎｕｅ
ｅｌｓｅ
　返回

!^

＝
!ｉ－１ｂｒｅａｋ

ｅｎｄ
ｅｎｄ
计算

!^

对应的ｂ（!^）［ｎ］
利用复插值系数ｂ（!^）［ｎ］进行信道估计

结束
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图４　采用自适应复插值信道估计的ＷＲＡＮ系统
Ｆｉｇ．４　ＷＲＡＮｓｙｓｔｅｍｗｉｔｈｃｈａｎｎｅｌｅｓｔｉｍａｔｉｏｎｕｓｉｎｇａｄａｐｔｉｖｅｉｎｔｅｒｐｏｌａｔｉｏｎ

５　性能仿真

本小节将基于导频序列的信道估计方法在

ＷＲＡＮ系统仿真平台中进行了仿真验证，仿真环境：
调制模式都采用ＷＲＡＮ系统最高阶的调制６４ＱＡＭ，
ＣＰ模式采用１／４，系统信道采用６ＭＨｚ的带宽，导频
处信道估计采用ＬＳ算法。

图５给出了不同插值方法对应的变换域响应。
在该图中，横轴为相对于ＯＦＤＭ符号周期Ｔｕ的归一
化多径时延，左纵轴为不同插值方法的变换域响

应，单位为ｄＢ，右纵轴为ＣＩＲ的幅度；信道采用的是
多径时延为６０μｓ的 ＳＦＮ信道；ＣＩＲ是通过对 ＴＤＩ
之后的导频处ＣＦＲ进行ＩＦＦＴ得到的，Ｄ＝２，升余弦
指的是滚降系数为０．６，阶数为２５的升余弦 ＦＩＲ内
插方法。

图５　不同插值方法对应的变换域响应及ＣＩＲ关系
Ｆｉｇ．５　ＴｈｅＣＩＲａｎｄｉｔｓｔｒａｎｓｆｏｒｍｄｏｍａｉｎｒｅｓｐｏｎｓｅ

ｆｏｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｉｎｔｅｒｐｏｌａｔｉｏｎｍｅｔｈｏｄｓ

图６给出了不同插值算法对抗多径时延的能
力，其中，ＳＮＲ为３０ｄＢ，并且采用了码率为５／６的
咬尾卷积码。从图６可以看出自适应复插值方法能

对抗的多径时延要远远大于前四种插值方法。例

如，当ＢＥＲ为２×１０－４时，多项式插值能对抗的多径
时延要小于２３μｓ，升余弦ＦＩＲ内插提升了系统能对
抗的多径时延，使之达到了４０μｓ，而自适应复插值
方法能对抗的多径时延可以达到７０μｓ，十分接近
ＣＰ的长度，远远高于前四种插值方法。

图６　不同插值方法对抗多径时延图
Ｆｉｇ．６　ＢＥＲｖｅｒｓｕｓｍｕｌｔｉｐａｔｈｄｅｌａｙｆｏｒｔｈｅｉｎｔｅｒｐｏｌａｔｉｏｎｍｅｔｈｏｄｓ

图７给出了 ＷＲＡＮ系统基于导频的信道估计
方法在Ｂ信道下的误码性能。从图７可以看出，几
种实系数内插方法和仅进行ＴＤＩ的方法的误码性能
相差较小，基本是重合的。自适应复插值方法的性

能最好，在信噪比条件较好时可以带来接近１ｄＢ的
性能增益，如图７中小图所示。

图８给出了 ＷＲＡＮ系统基于导频的信道估计
方法在多径时延为６０μｓ的长时延ＳＦＮ信道下的误
码性能。从图８可以看出，实系数 ＦＩＲ内插在长时
延ＳＦＮ信道下的误码性能很差，基本上降不下去。
仅仅进行ＴＤＩ的方法由于没有进行一维ＦＤＩ，所以对
多径时延不敏感，因此在长时延ＳＦＮ信道下依然可
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以获得比较好的性能。自适应复插值方法的误码性

能最好，在信噪比条件较好时可以带来约０．７ｄＢ的
性能增益，如图８中的小图所示。

图７　ＷＲＡＮ系统在Ｂ信道下的误码性能
Ｆｉｇ．７　ＢＥＲｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｏｆｔｈｅＷＲＡＮ

ｓｙｓｔｅｍｏｖｅｒｃｈａｎｎｅｌｍｏｄｅｌＢ

图８　ＷＲＡＮ系统长时延ＳＦＮ信道下基于导频的误码性能
Ｆｉｇ．８　ＢＥＲｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｏｆｔｈｅＷＲＡＮ

ｓｙｓｔｅｍｏｖｅｒｔｈｅＳＦＮｃｈａｎｎｅｌ

６　结论

本文对ＷＲＡＮ系统中基于导频序列的信道估
计方法进行了研究。首先介绍了 ＷＲＡＮ系统的导
频模式，并针对该结构研究了导频频域内插的方

法，重点研究了实系数 ＦＩＲ滤波插值的方法。然后
在研究了实系数ＦＩＲ滤波内插在对抗长多径时延存
在不足的基础上，提出了一种改进的自适应复系数

内插的信道估计方法。仿真结果表明，相对于实系

数ＦＩＲ滤波插值，自适应复系数内插的信道估计方
法将实系数内插通过相位旋转转化为复系数内插，

大大提升了ＷＲＡＮ系统对抗多径时延的能力，并且
可以通过自适应的方法去灵活地匹配信道的真实

最大多径时延，在 ＷＲＡＮ系统 Ａ、Ｂ、Ｃ、Ｄ信道下都
能够有效地工作。
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