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 第十一届华为杯全国研究生数学建模竞赛

 

题 目    无线通信中的快时变信道建模 

摘       要： 

本文研究了本赛题的所有问题：使用基扩展模型估计快变信道参数，并对多

种基扩展模型进行性能分析；研究多普勒频移对基扩展模型准确度的影响；探讨

并改进了构建多径瑞利信道的方法；讨论了信号通过多径时变瑞利信道的处理方

法；搭建了 OFDM 通信仿真系统，并分别用 LS 法、LMMSE 法、SVD 法设计了

基于块状导频技术估计的信道均衡器。 

问题一中，给出了 6 种 BEM 的模型，分别是傅里叶基扩展（CE-BEM）、过

采样基扩展（OCE-BEM）、余弦基扩展（C-BEM）、多项式基扩展（P-BEM）、

卡-洛基扩展（KL-BEM）、离散椭圆基扩展（DPS-BEM）。对所给的实测数据进

行分块处理，每块取部分数据分别用 6 种 BEM 模型进行整体数据的预测。最后

得出结论：6 种模型都能预测出整体数据，其中 P-BEM、KL-BEM 与 DPS-BEM

的 NMSE 较其他模型更小，例如 3 阶 P-BEM 相较 CE-BEM 有近 40dB 的误差优

势；但是它们复杂度比其它模型高；而 CE-BEM、C-BEM、OCE-BEM 复杂度相

对较低，但估计性能较差；因此需要在估计准确度与算法复杂度之间做权衡。 

问题二中，研究了多普勒频移对 BEM 模型准确度的影响，得出结论是运动

速度越大，BEM 模型的 NMSE 越大。使用 Clarkes 模型构建了一个非宽平稳、

非各态遍历的瑞利信道，还采用了改进型 Jakes 模型，该模型的二阶统计特性满

足题目设计的基本要求。最后使用 BEM 模型很好的预测了构建的瑞利信道，例

如利用 3 阶 KL-BEM 预测时的 NMSE 可低至-57dB。 
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问题三搭建了基于 OFDM 的无线多径通信仿真系统，接收机成功的解码出

了误码率较低的二进制比特流数据。在接收机的信号均衡模块，采用了基于块导

频的多径信道估计技术，并分别用最小平方(LS)法、线性最小均方误差(LMMSE)

法、奇异值分解(SVD)法对信道进行估计，比较 BER 曲线，得出 LMMSE 法的

性能相对较优的结论。 

本文的创新点在于：仿真对比了多种 BEM 模型，在比较 NMSE 的基础上，

还考虑了预测数据与原始数据幅度、相位的误差以及多种速率下的性能。使用两

种方法构建瑞利信道，通过计算其二阶统计特性中的各种参数验证了两种模型的

正确性。并将 BEM 模型运用到构建的瑞利信道中，最终得到良好的预测性能。 

 

关键词:基扩展模型  分块处理  改进型 Jakes 模型  OFDM 信道均衡  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



3 

 

1. 问题重述 

在题目提供的背景材料以及自行查阅相关文献资料的基础上，请你们的团队

探索研究下列问题。要求写出建模的过程及所用算法说明，并附上所用的程序

（C/C++/Java/Matlab 等）。 

1. 数据文件 1给出了某信道的测试参数（运动速度 180Km/h，载波频率 3GHz，

信道采样频率 200KHz），请建立数学模型，在保持一定的准确度的情况下，把

测试数据中的部分数据通过所建模型计算获得，从而减少实际数据的测试量（即

利用部分测试数据通过所建模型预测整体数据，实测数据量越少越好）。用图表

方式展示原始数据与计算结果的误差，并分析模型所用算法的复杂度。 

2．多普勒效应引起信道的变化，在载波频率一定的情况下，变化的程度与

相对速度有关[1][2]。数据文件 2、3、4 分别是载波频率为 3GHz 时，信道在不同

速度 90Km/h、270Km/h、450Km/h 时的测试数据（信道采样频率是 200KHz）。

请对这些数据进行分析，探索运动速度对第一问你们所建模型准确度影响的规律。 

在通信研究过程中经常会采用仿真的方法产生信道数据，如果多径衰落信道相互

独立，幅度服从瑞利(Rayleigh)分布，相位服从均匀分布[3]，如何对多径时变传输

信道建模？信道相关的参数(多径数、多径延迟、多径衰减增益等)可参见文献[4]

附录 B（见附件）。描述信道建模的过程，并利用所建信道模型产生的仿真数据，

验证前面你们所建模型在减少测试数据方面的效果。 

3．在一个通信系统中，为适应无线信道的特点，信号在信道传输过程中还

涉及到数字调制和解调过程[1][2]，在信道传输前，在调制过程中二进制序列信号

要调制为复数序列，以适合无线信道传输。常用的数字调制方式有 QAM 调制，

可以用星座图直观表示。 

 

图 1.1 16QAM 星座图 

 

图 1.1 为 16QAM 星座图，可以把 4 位二进制数按顺序转换为相应的复数（如

0000 转换为-3+3j），并与载波信号相乘后送入信道。接收端接收到复数信号后进

行载波解调后解码（即按逆变换将-3+3j 转换为 0000），恢复二进制序列。 

根据实际信道受噪声影响的情况，对题 1 和题 2 中涉及的信道增加 AWGN

噪声，SNR 的取值参考范围从 0 到 40dB。自行定义任意输入信号，进行数字调

制及解调，信道参数采用前面所建减少信道数据测试频度的模型，分析 SNR 与

BER 之间的关系。 



4 

 

2. 问题一的数学模型 

2.1 模型假设 

在无线通信中，高的数据传输速率需要更宽的带宽，增加宽带会使得采样间

隔小于信道的时延扩展，导致信道的频率选择性衰落。而移动终端的高速移动，

使得多普勒频移增大，信道条件在短时间内发生快速变化，产生时间选择性衰落。

因此，对于宽带通信系统而言，快时变信道意味着频域和时域的双重选择性。针

对无线通信中的这种快时变信道，本文采用基扩展（BEM）的信道模型来模拟

时频域的双选特性，特别是对具有大的时延和多普勒扩展的快时变信道。 

BEM 模型采用有限个基函数的线性组合来描述一定时间（通常为一个传输

块）内的时变信道，本论文下面的讨论都是基于一个传输符号块来考虑模型。 

假设 ( , )h n l 是第 l 径在 n采样时刻的信道冲击响应，利用 BEM 模型来表示时变信

道的冲击响应： 

0

( , ) ( ) ( )
Q

q q

q

h n l g l b n


                      （2.1） 

其中， 0,1... 1n N  ， 0,1, , 1l L  ，N 为一个传输符号块内的采样点数，

L为信道抽头数；
qb 为 1N  的基函数向量， 0,1...q Q ； ( )qg l 是第 thl 个时变抽

头的第 thq 个 BEM 系数，Q为 BEM 模型的阶数，Q通常取值为 max2 sQ f Nt   。

st 为取样的时间间隔， max: / sL t   ， max 为最大时延。 

对于一个传输符号块时间内的信道响应，BEM 系数保持不变，而基函数是

随时间而发生变化的。用 BEM 模型来描述信道的时域响应 ( , )h n l ，相当于将复

杂度从 NL降到了 ( 1)Q L （一般来说 1Q N  ）。用较少数量的基函数系数就

可以描述一段时间内的时变多径信道，这样的描述方式对于信道估计来说也是非

常有必要的，可以减少待估计的信道参数，降低信道估计的复杂度。 

应用 BEM 模型描述多径时变信道时，一般有以下两个假设： 

 参数 L，Q， max ， maxf 是已知的，并且是有限，同时满足： max max2 1f  ； 

 BEM 系数 ( )qg l 为零均值复高斯随机变量。 

式（2.1）是用 BEM 模型描述时变信道的通用表达式，可以选择不同的基函

数建立不同的基扩展模型。 

 

2.2 复指数 BEM 模型（CE-BEM） 

复指数 BEM（CE-BEM）[5]采用傅里叶基作为基函数，是一种较为常用的

BEM，它的基函数可以表示为 
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( ) qjw n

qb n e                         （2.2） 

其中， 2 ( / 2) /q q Q N   。由此，可以将信道的冲击响应写为 

0

( , ) ( ) q

Q
jw n

q

q

h n l g l e


                     （2.3） 

CE-BEM 具有简单的基函数，且其描述的信道在频域的响应近似带状结构，

对信道估计有重要的意义，很多算法的都是利用 CE-BEM 模型结构的特殊性的

优点。但是在建模过程中分辨率达不到要求时会导致建模误差较大，从而导致信

道的频谱泄漏，引起吉布斯效应，本文可以通过后面的仿真结果得到该结论。为

了避免 CE-BEM 的频谱泄漏现象，增加频率分辨率，文献[6]采用了过采样的技

术，过采样 OCE-BEM 的基函数是在 CE-BEM 的基础上加以修改得到的，周期

为 CE-BEM 的 P 倍，即 2 ( / 2) /q q Q PN   。 

为了进一步降低运算复杂度，提出了余弦基函数来简化傅里叶基函数 

2 1
( ) cos( )

2
q

n
b n q

N



                       （2.4） 

 

2.3 多项式 BEM 模型（P-BEM） 

    多项式 BEM（P-BEM）[7]由泰勒级数展开并近似得到，其基函数为： 

( ) ( )
2

q

q

N
b n n                         （2.5） 

上式采用单一的多项式，在信道变换比较平缓的时候模型误差较小。P-BEM

模型对多普勒扩展比较敏感，在高的多普勒扩展下性能下降比较明显。 

 

2.4 卡-洛基函数 BEM 模型（KL-BEM） 

KL-BEM 模型是在均方误差（Minimum Mean Square Error，MMSE）准则下

的最优模型，计算 KL-BEM 模型的基函数，首先要构造一个核矩阵 C，矩阵 C

是任意一个信道抽头的归一化协方差矩阵： 

2{ }/H

l l l LC E h h                       （2.6） 

基函数 qb 是矩阵C的第 q个特征向量，其中特征值按照从大到小的顺序排列， 

q q qCb b                         （2.7） 

KL 模型实际上是多普勒谱的降秩分解，对 C 进行奇异值分解，得到 

l l l LC U V                         （2.8） 
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                  （2.9） 

其中， l 是由矩阵 lC 的特征值按照从大到小的顺序组成的对角阵， lU 为各

特征值对应的特征向量所组成的矩阵，基函数矩阵为 

(:,1: ( 1))lB U Q                        （2.10） 

这就要求在使用 KL-BEM 信道建模时必须已知信道相关矩阵，也就是需要

知道信道的统计特性。本文选择了最为常用的 Jakes 模型作假设，可知其对应的

相关函数为 

* 2

0 max 0{ ( , ) ( , )} (2 ) ( )l sE h n l h n m l J mf t J             （2.11） 

其中 2

l 为第 l 条路径的方差， 0 ( )J  为零阶贝塞尔函数。 

 

2.5 椭圆基函数 BEM 模型（DPS-BEM） 

上面介绍的 KL-BEM 模型在均方误差意义上是最优的，但这种方法需要信

道的多普勒功率谱满足特定的形状，如果实际信道不能满足此条件，则会引起性

能的降低。DPS-BEM 近似适用于所有信道特性，它采用矩阵功率谱来达到次优

的性能，其对应的 N N 阶矩阵 C 为 

  max

,

sin(2 ( ) )

( )

s

n m

n m f t
C

n m









                （2.12） 

基函数 qb 同样满足（2.7）式，DPS 序列是一系列正交的球函数，有很强的

能量集中性。利用 DPS-BEM 模型来描述时变信道，无论是在多普勒频移较高或

者较低的情况下，都有比较好的性能。 

总结可知，基扩展信道建模的基本原理只需要估计少量的 BEM 基系数，而

不必估计大量的信道参数，从而降低信道估计的运算量和复杂度，这样可以利用

少量的导频符号便能较为准确的估计快速时变信道，同时尽可能的减少信道衰落

快慢对信道估计的影响。对几种 BEM 的基扩展模型总结如下表所示： 

 

表 2.1 BEM 的基扩展模型 

基

扩

展 

模

型 

复指数 CE 过采样 OCE 余弦 C 

参

数 
( ) qjw n

qb n e
，

2 ( / 2) /q q Q PN  
 

2 1
( ) cos( )

2
q

n
b n q

N
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2 ( / 2) /q q Q N  
 

优

点 

简单、有利于 

信道估计 

提高系统的频率分辨

率 
运算复杂度低 

缺

点 

频谱泄露、吉布斯效 

应、拟合性能差 
  

基

扩

展 

模

型 

多项式 P 卡洛 KL 椭圆 DPS 

参

数 
( ) ( )

2

q

q

N
b n n 

 
(:,1: ( 1))lB U Q 

 
  max

,

sin(2 ( ) )

( )

s

n m

n m f t
C

n m








  

优

点 

多普勒扩展较低时性 

能良好、边缘误差较 

CE 好 

 近似适用所有信道 

缺

点 
对多普勒扩展敏感 

预先知道信道统计特

性 
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3. 问题一求解 

根据给出的某信道的测试参数选择上述 6 种模型对信道进行建模，仿真观察

了不同的基函数阶数(即 Q 值)下，各模型 NMSE 的大小及随 Q 值的变化情况，

并给出了 6 种模型原始数据与仿真数据幅度和相位的对比图，最后对 6 种模型的

复杂度进行了分析，并给出了各模型的复杂度随 Q 值变化的对比曲线图。 

 

3.1 原始数据与仿真结果的误差 

已知信道的测试参数为：运动速度 v=180Km/h，载波频率 fc=3GHz，信道采

样频率 fs=200KHz；由此可以计算出相应的最大多普勒频移 fdmax=v*fc/c=500Hz。

分别采用复指数 CE-BEM、过采样 OCE-BEM、余弦 C-BEM、多项式 P-BEM、

卡洛基函数 KL-BEM 和椭圆 DPS-BEM 建模，其中过采样倍数 P=2。并对数据进

行分块处理，每个数据块的数据点数设为 bn=80 个点，用于预测估计的数据点

N=25 个点，得到如图 3.1 的仿真曲线，并将不同的建模阶数 Q 下，不同 BEM 建

模方法的 NMSE 值记录到表 3.1 中。 

图 3.1 表示不同扩展基建模结果与实际数据的 NMSE 随着基函数阶数 Q 的

变化曲线。 

 

图 3.1 基扩展信道建模归一化均方误差比较 

 

由图所示，各种 BEM 建模下的 NMSE 随 Q 值的变化趋势各不相同，由此

可对不同扩展基下的 NMSE 曲线变化情况做出如下总结： 

结论一： 移动速度为 80Km/h，最大多普勒频移为 500Hz 时，CE-BEM 模型

的归一化误差基本不随建模阶数 Q 的增加而减小，且归一化误差略大；OCE-BEM

模型和 C-BEM 模型的归一化误差随着 Q 值的增加而变化不大；P-BEM、

DPS-BEM、KL-BEM 模型的归一化误差曲线随着 Q 值的增加而减小。 

结论二：在相同信道建模阶数条件下，几种 BEM 建模中，P-BEM、DCT-BEM、

0 1 2 3 4 5 6
10

-10
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10
-6

10
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10
0

Q(基函数阶数 )

N
M
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E
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KL-BEM 模型的归一化误差性能优于 OCE-BEM、C-BEM 以及 CE-BEM，其中

CE-BEM 模型的性能最差；而当 Q 值小于等于 5 时，在较优的三种建模方法中，

KL-BEM 体现出了良好的估计性能，DPS 次之；Q=6 时，P-BEM 的性能逐渐接

近 KL-BEM。因此，合理地选取信道建模阶数对信道建模有一定的影响。 

由以上结论可知： 

1) 由于 KL-BEM 和 DPS-BEM 利用了信道的统计特性，所以它们的 NMSE 最

小； 

2) OCE 与 CE 相比，由于分辨率的提高，所以 OCE-BEM 性能优于 CE-BEM； 

3) 对不同的 BEM 模型，基本遵循： 

KL P OCE C CENMSE NMSE NMSE NMSE NMSE  

表 3.1 不同信道建模阶数 Q 下，不同 BEM 建模方法的 NMSE 值（dB） 

Q 0 1 2 3 4 5 6 

CE -8.215 -1.173 -7.485 -0.660 -7.713 -0.425 -7.000 

OCE -8.215 -12.796 -14.046 -16.347 -17.005 -18.753 -19.189 

C -8.215 -9.098 -8.872 -9.099 -8.300 -7.259 -1.803 

P -8.215 -17.370 -28.701 -41.959 -56.814 -73.024 -90.427 

KL -8.190 -22.200 -38.684 -57.369 -77.766 -99.642 -99.789 

DPS -8.206 -21.256 -37.349 -55.738 -75.928 -87.755 -87.794 

表 3.1 记录了不同 Q 值下，不同 BEM 建模方法的 NMSE 值，其中下划线的

数据表示所对应的 BEM 建模方法下 NMSE 的最小值。 

下一步，本文对各种 BEM 模型下的估计值与实际值的幅度和相位进行了仿

真对比，仿真结果如图 3.2-3.7 所示，它们分别表示 CE-BEM、OCE-BEM、C-BEM、

P-BEM、KL-BEM、DPS-BEM 建模下估计值与实际值的比较。 

图 3.2 表示 CE-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.2 CE-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 
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图 3.3 表示 OCE-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.3 OCE-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 

 

 

 

图 3.4 表示 C-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.4 C-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 
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图 3.5 表示 P-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.5 P-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 

 

 

 

图 3.6 表示 KL-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.6 KL-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 
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图 3.7 表示 DPS-BEM 建模预测值与实际值的幅度与角度对比曲线。 

 

图 3.7 DPS-BEM 建模下的信道估计值与实测值比较 

 

    观察上述各种建模下的拟合曲线，也可以验证模型的准确度。可以清楚地看

到 P-BEM、KL-BEM、DPS-BEM 拟合曲线与实际测量值几乎完全重合，从而证

明了三种估计算法的准确性；而 CE-BEM、OCE-BEM、C-BEM 的拟合曲线与实

际测量值有一定的出入，其中 CE 和 C 的估计误差较为明显，这为本文第二题的

模型选择提供了参考标准。 

 

3.2 复杂度理论分析 

本文主要研究了几种 BEM 模型完成单条链路时需要的复数乘法次数以及所

需要的复数存储空间。 

两个复数相乘必须经过 4 次实数相乘，一个实数与一个复数相乘经过 2 次实

数相乘与两次复数相乘，所以规定实数与实数相乘乘法次数为复数与复数相乘乘

法次数的 0.25，实数与复数相乘得乘法次数为复数与复数相乘乘法次数的 0.5。

实数的存储空间为复数的 0.5
[8]。 

表 3.2 给出了 CE-BEM 建模复杂度的分析。 

表 3.2 CE-BEM 复杂度分析 

假定基函数阶数为 Q，每路共 n 个数据，取 N 个信道参数进行信道估计，对单 

条路径而言，第一次计算系数系数矩阵 lG  

步骤 描述 复数乘法 复数存储空间 

1 计算基函数矩阵 [ ,Q]B N ，并存储 N*Q N*Q 

2 取 N 个信道参数 lh ，并存储 无 N*1 

3 
a. 求基矩阵的广义逆 

b. 与信道矩阵相乘 

Q*N*N 

Q*N 

 

 

Q*1 
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计算系数矩阵 lG 并存储 

后续计算每次需要计算基函数，并与系数矩阵相乘得到估计信道
~

lh ，重复 

n/N-1 次 

1 

a. 计算基函数 

b. 计算得出
~

lh 并存储 

N*Q 

N*Q 
N*1 

 

使用 CE-BEM 模型时，计算并存储每条路径需 Q(2n+N*N)次复数乘法，需

Q*N+Q+n 个复数存储空间,时间复杂度量化为 ( * )N N 。 

 

表 3.3 给出了 C-BEM 建模复杂度的分析。 

表 3.3 C-BEM 复杂度分析 

假定基函数阶数为 Q，每路共 n 个数据，取 N 个信道参数进行信道估计，对单 

条路径而言，第一次计算系数系数矩阵 lG  

步骤 描述 复数乘法 复数存储空间 

1 

计 算 基 函 数 矩 阵

[ , ]B N Q ,并存储 
1/4N*M 1/2N*Q 

2 
取 N 个信道参数 lh ，并

存储 

无 N*1 

3 

a. 求基矩阵的广义逆 

b. 与信道矩阵相乘 

计算系数矩阵 lG 并存

储 

1/4Q*N*N 

1/2Q*N 

 

 

 

Q*1 

后续计算每次需要计算基函数，并与系数矩阵相乘得到估计信道
~

lh ，重复 

n/N-1 次 

1 

a. 计算基函

数 

b. 计算得出

~

lh 并存储 

1/4N*Q 

 

 

1/2N*Q 

N*1 

 

使用 C-BEM 模型需要 1/4Q(n+N*N)复数乘法，需要 0.5Q*N+Q+n 个复数存

储空间,时间复杂度量化为 ( * )N N 。 
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表 3.4 给出了 DPS-BEM 建模复杂度的分析。 

表 3.4 DPS-BEM 复杂度分析 

假定基函数阶数为 M，每路共 n 个数据，取 N 个信道参数进行信道估计，对单 

条路径而言，第一次计算系数系数矩阵 lG  

步骤 描述 复数乘法 
复 数 存 储

空间 

1 

a. 使用矩形谱函数估算信道参数的 

自相关值 

b. 由自相关值构成协方差矩阵 

c. 对协方差矩阵进行 SVD 分解得 

d. 到基函数矩阵 [ , ]B N M ； 

1/2N 

 

 

1/4Q*N*N 

 

1/2N*1 

 

 

1/2N*Q 

 

2 取 N 个信道参数 lh ，并存储 无 N*1 

3 

a. 求基矩阵的广义逆 

b. 与信道矩阵相乘 

c. 得到系数矩阵 lG 并存储 

1/4Q*N*N 

1/2Q*N 

 

 

Q*1 

后续计算需要每次计算自相关值，并构成协方差矩阵，进行 SVD 分解得基函数， 

并与系数矩阵相乘得到估计信道
~

lh ，重复 n/N-1 次 

1 

a. 使用矩形谱函数估算信道参数的 

自相关值 

b. 由自相关值构成协方差矩阵 

c. 对协方差矩阵进行 SVD 分解得到基函数

矩阵 [ , ]B N Q ； 

1/2N 

 

 

1/4Q*N*N 

 

 

 

 

2 基函数矩阵与系数矩阵相乘得
~

lh  

并存储 

1/2Q*N N*1 

 

使 用 DPS-BEM 模 型 需 要 1/4Q(N*n+N*N+2n) 次 复 数 乘 法 ， 需 要 

1/2QN+N/2+M+n 个复数存储空间，时间复杂度量化为 ( * )N n ； 
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表 3.5 给出了 P-BEM 建模复杂度的分析。 

表 3.5 P-BEM 复杂度分析 

假定基函数阶数为 Q，每路共 n 个数据，取 N 个信道参数进行信道估计，对单 

条路径而言，第一次计算系数系数矩阵 lG  

步

骤 
描述 复数乘法 复数存储空间 

1 

计 算 基 函 数 矩 阵

[ , ]B N Q ,并存储 

1/8Q(Q+1)*N 

 
1/2N*Q 

2 
取 N 个信道参数 lh ，并

存储 

无 N*1 

3 

a. 求基矩阵的广义逆 

b. 与信道矩阵相乘 

计算系数矩阵 lG 并存

储： 

1/4Q*N*N 

1/2Q*N 

 

 

 

 

Q*1 

后续计算每次需要计算基函数，并与系数矩阵相乘得到估计信道
~

lh ，重复 

n/N-1 次 

1 

c. 计算基函

数 

d. 计算得出

~

lh 并存储 

1/8Q(Q+1)*N 

 

1/2N*Q 

 

 

 

N*1 

 

使 用 P-BEM 模 型 需 要 1/8Q(n*Q+2*N*N+5n) 次 复 数 乘 法 ， 需 要 

1/2QN+N/2+M+n 个复数存储空间,时间复杂度量化为 ( * )N N ； 

 

表 3.6 给出了 KL-BEM 建模复杂度的分析。 

表 3.6 KL-BEM 复杂度分析 

假定基函数阶数为 Q，每路共 n 个数据，取 N 个信道参数进行信道估计，对单 

条路径而言，第一次计算系数系数矩阵 lG  

步

骤 
描述 复数乘法 

复 数 存 储

空间 

1 

a. 使用贝塞尔函数估算信道参 

数的自相关值 

b. 由自相关值构成协方差矩阵 

c. 对协方差矩阵进行 SVD 分解 

1/2N*500 

 

 

1/4Q*N*N 

1/2N*1 

 

1/2N*Q 
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得到基函数矩阵 [ , ]B N Q ； 

2 取 N 个信道参数 lh ，并存储 无 N*1 

3 

a. 求基矩阵的广义逆 

b. 与信道矩阵相乘 

c. 得到系数矩阵 lG 并存储 

1/4Q*N*N 

1/2Q*N 

 

 

 

 

Q*1 

后续计算需要每次计算自相关值，并构成协方差矩阵，进行 SVD 分解得基函数， 

并与系数矩阵相乘得到估计信道
~

lh ，重复 n/N-1 次 

1 

a. 使用贝塞尔函数估算信道参数的 

自相关值 

b. 由自相关值构成协方差矩阵 

c. 对协方差矩阵进行 SVD 分解得到基函数矩

阵 [ , ]B N Q ； 

1/2N*500 

 

 

 

1/4Q*N*N 

 

 

 

 

2 基函数矩阵与系数矩阵相乘得
~

lh  

并存储 

1/2Q*N N*1 

 

使用 KL-BEM 模型需要 1/4Q(N*N+N*n+2n)+250n 复数乘法次，需要 

1/2QN+N/2+Q+n 个复数存储空间，时间复杂度量化为 ( * )N n 。 

综上所述，KL-BEM 与 DPS-BEM 的时间复杂度最大，可量化为[9] ( * )N n ；

而 P-BEM,C-BEM 与 CE-BEM 的时间复杂度差距不多，都可以量化为 ( * )N N 。

（N 与 n 差一个数量级）；而空间复杂度相差不大。 
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图 3.8 表示复杂度仿真的仿真曲线，仿真参数为建模阶数 Q 取 9，用于估计

的信道采样点数 N=1000，信道数据总点数 n=20000； 

 

图 3.8 各 BEM 模型复杂度 

 

    由各 BEM 模型的复数乘法计算量得到，在 MATLAB 进行仿真得到上图，

由上图可以得出： 

1) 各 BEM 的复数乘法计算量与阶数 Q 线性相关； 

2) 时间复杂度：KL>DPS>CE>C>P。 
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4. 问题二求解 

4.1 多普勒频偏 

当移动终端在运动中，特别是在高速情况下通信时，移动终端和基站接收端

的信号频率会发生偏移，称为多普勒效应[10]。多普勒效应所引起的频移称为多普

勒频移，其计算公式下式所示： 

/ cosd cf f c v                    （4.1） 

式中 cf 表示载波频率， 83 10 /c m s为光速，v是移动台的速度， 是入射波相

对于移动方向的角度。 

用户移动方向和电磁波传播的方向相同时，多普勒频移为正；移动台远离基

站方向移动时，频率为负。 

多普勒频移量会影响第一问中的 BEM 模型的阶数 Q：  

max2 d sQ f T                     （4.2） 

其中 maxdf 为最大多普勒频移，可以表示为 /cf v c。 

移动终端在运动中还会影响 BEM 基函数，下表列出了移动速度对 CE，

KL,DPS 基函数的影响。 

表 4.1 表示移动台运动速度对 BEM 基函数的影响。 

表 4.1 终端运动对 BEM 基函数的影响 

CE-BEM ( ) qj n

qb n e ， (2 / )cos(2 / )q v q Q  

KL-BEM 
2

1 1 0 max{ ( ) ( )} (2 )l d sE h n h n m J mf T  

DPS-BEM 
2 max

1 1

sin(2 )
{ ( ) ( )} d s

l

mf T
E h n h n m

m
 

 

在第二问中，对环境的参数作了如下的假设：载波 3cf GHz ，信道采样频

率 200sf KHz，分别在终端移动速度为 90Km/h、270Km/h、450Km/h 下进行仿

真，得到的仿真图如下所示，并将不同运动速度下即不同多普勒频移下，不同

BEM 建模方法的 NMSE 值记录到表 4.2 中。 

表 4.2 不同运动速度下，不同 BEM 建模方法的 NMSE 值（dB） 

v 90Km/h 180Km/h 270Km/h 450Km/h 

P -66.9593 -41.9588 -27.9894 -10.5841 

KL -81.1225 -57.3689 -43.4821 -26.2147 

DPS -80.4404 -55.7381 -41.8326 -24.3644 

 

图 4.1 表示移动速度 v=90Km/h 时，不同 BEM 预测下随着基函数阶数 Q 变化
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的 NMSE 性能曲线。。 

 

图 4.1 v=90Km/h 不同 BEM 模型的 NMSE 

 

 

图 4.2 表示移动速度 v=270Km/h 时，不同 BEM 预测下随着基函数阶数 Q 变

化的 NMSE 性能曲线。。 

 

图 4.2 v=270Km/h 不同 BEM 模型的 NMSE 

 

 

图 4.1 表示移动速度 v=450Km/h 时，不同 BEM 预测下随着基函数阶数 Q 变

0 1 2 3 4 5 6
10

-14

10
-12

10
-10

10
-8

10
-6

10
-4

10
-2

10
0

Q(基函数阶数 )

N
M

S
E

不同扩展基下的 NMSE对比曲线 (v=90Km/h)

 

 
P-BEM
KL-BEM
DPS-BEM

0 1 2 3 4 5 6
10

-10

10
-8

10
-6

10
-4

10
-2

10
0

Q(基函数阶数 )

N
M

S
E

不同扩展基下的 NMSE对比曲线 (v=270Km/h)

 

 
P-BEM
KL-BEM
DPS-BEM



20 

化的 NMSE 性能曲线。。 

 

图 4.3 v=450Km/h 不同 BEM 模型的 NMSE 

 

通过计算不同速度下三种 BEM 模型预测值与实际值的 NMSE，本文可以得

到三种模型归一化的多普勒频移值与 NMSE 的关系曲线，如下图所示： 

 

图 4.4 不同多普勒频偏下各 BEM 模型的 NMSE 

从图中可以看出以下几点： 

1) 对于同一种 BEM 模型，终端移动速度越快， NMSE越高，说明多普勒频偏

对 BEM 模型的精度有较大影响； 

2) 对于不同 BEM 模型，阶数越高，精度越高，且基本遵循： 
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KL DPS PNMSE NMSE NMSE＜ ＜  

3) 当终端高速移动时，3 阶 KL-BEM 与 DPS-BEM 较 P-BEM 有较快的收敛速

度，并且有将近 15dB 的误差优势，说明 KL、DPS-BEM 能更好的适应终端

高速运动的状况。 

 

4.2 瑞利信道的仿真 

大量实测数据和理论分析表明，多径无视距(LOS)时，接收信号的包络服从

瑞利分布，相位服从均匀分布。当有 N 条多径到达接收端时，其接收信号： 

1 1

( ) cos(2 ) cos(2 2 cos )
N N

Z n c n n c m n n
n n

R t C f t C f t f a t   （4.3） 

其中 n 为第 n 条路径的初始相位， nC 、 na 、 n 是相互独立的随机变量，分

别表示幅度、信号到达角度和初始相位。Jakes 模型给出的构建瑞利信道的方法

即是通过 N 个振荡器来产生 N 条多径并合并，其原理十分简单。 

Σ

～

Σ Σ

～

～

～12sin

22sin

12sin M

1cos

2cos

10.5 cos M

12cos

22cos

32cos

~

(t)sX
~

(t)cX

~

(t)R

cos c

-90°

 

图 4.5 Jakes 模型框架 

 

但是 Jakes 构建的瑞利信道产生的信号不是宽平稳(WSS)的，也不是各态遍

历的，并且要产生相互独立的多径瑞利信道难度太大，本文改进了 Jakes 模型，

新的模型可构述如下[11]：  

1

( ) cos(2 2 cos )
N

Z n c m n n
n

R t C f t f a t          （4.4） 

,

2 2n k
n k

n k

N M
，其中 01,2,n N ， 1,2k  
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0

0

, q,

, , ,
10

q, , ,
10

( ) ( ) ( )

2
( ) cos( cos )

2
( ) sin( cos )

k i k k

N

i k d n k n k
n

N

k d n k n k
n

R t R t jR t

R t t
N

R t t
N

              （4.5） 

其中 n 、 k 、 ,n k
、

,n k
都是在[ , ]上独立均匀分布随机变量； 0 / 4N N ，

M 为需要产生的多径非相关瑞利衰落信道数。
,n k
第一项为同径信道入射波形的

到达角度，引入的 n 具有随机分布特性，确保各入射波形的多普勒频移随机分布；

第二项为非同径信道间的加权因子，不同径的信道影响随着 k 而不同，而 k 的引

入使得该项也满足随机特性。由此可见，到达角
,n k
同时考虑到了同径和非同径

的因素，且具有随机特性，符合 Clarke 模型对到达角的要求，且振荡器的个数

也变为原来的 1/4。 

构造的瑞利信道应该满足以下几点： 

1) 包络 PDF 服从瑞利分布，相位服从均匀分布； 

2) 同径的自相关函数等于一阶贝塞尔函数 

3) 同径同相与正交分量的互相关为 0； 

4) 不同径的同相分量互相关为 0。 

 

 

仿真的瑞利信道参数设置如表 4.2： 

表 4.2 瑞利信道参数设计 

载波频率 cf （Hz） 93 10  多径数 M 9 

采样频率 sf （Hz） 52 10  
终端移动速度 

v (m/s) 
25 

码元周期 sT (s) 65 10  模型阶数 N  100 
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图 4.6 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的包络与理论值的对比，其中虚线表

示仿真数据、实线表示参考数据。 

 

图 4.6 Clarke 与改进 Jakes 模型包络 PDF 

 

图 4.7 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的相位与理论值的对比，其中虚线表

示仿真数据、实线表示参考数据。 

 

图 4.7 Clarke 与改进 Jakes 模型相位 PDF 
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图 4.8 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的同相分量的自相关结果与理论值的

对比，其中虚线表示仿真数据、实线表示理论参考数据。 

 

图 4.8 Clarke 与改进 Jakes 模型同相分量自相关函数 

 

 

图 4.9 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的正交分量的自相关结果与理论值的

对比，其中虚线表示仿真数据、实线表示理论参考数据。 

 

图 4.9 Clarke 与改进 Jakes 模型正交分量自相关函数 
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图 4.10 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的同相与正交分量的互相关曲线与

理论值的对比，其中虚线表示仿真数据、实线表示理论参考数据。 

 

图 4.10 Clarke 与改进 Jakes 模型正交同相分量的互相关函数 

 

 

图 4.11 表示的是 Jakes 模型、Clarke 模型的非同径同相（正交）分量的互相

关曲线与理论值的对比，其中虚线表示仿真数据、实线表示理论参考数据。 

 

图 4.11 Clarke 与改进 Jakes 模型非同径正交分量的互相关函数 

 

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

-0.5

0

0.5

归一化时间 t/s

Rc
s(

t)
同相分量与正交分量的互相关函数比较 (Clarke's模型 )

 

 
仿真数据

参考数据

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

-0.5

0

0.5

归一化时间 t/s

Rc
s(

t)

同相分量与正交分量的互相关函数比较 (改进的 Jakes'模型 )

 

 
仿真数据

参考数据

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

-0.5

0

0.5

归一化时间 t/s

互
相

关
函

数

非 同径信道互相关函数比较 (Clarke's模型 )

 

 
仿真数据

参考数据

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

-0.5

0

0.5

归一化时间 t/s

互
相

关
函

数

非 同径信道互相关函数比较 (改进的 Jakes'模型 )

 

 
仿真数据

参考数据



26 

由上述仿真图可以得到以下几点： 

1) 仿真的瑞利信道PDF与参考的Rayleigh包络分布函数 2( ) exp( )f x x x 基本

重合，相位 PDF 逐渐靠近1/ (2 )； 

2) 同径的同相分量与正交分量的自相关函数与零阶贝塞尔函数基本重合； 

3) 同径的同相分量与正交分量的互相关函数接近于 0； 

4) 不同径的同相分量的互相关函数接近于 0； 

5) 改进的 Jakes 模型不同径互相关函数比 Clarke 模型低，所以改进型 Jakes 更

适合生成非相关瑞利信道。 

 

4.3 由基扩展预测瑞利信道 

利用本节中产生的两个瑞利信道模型，将部分的瑞利信道数据通过第一问中

的 BEM 建模估计出所有的瑞利信道数据，并计算 NMSE。BEM 的基函数选择第

一问中仿真性能较好的 P-BEM、KL-BEM、DPS-BEM，具体的仿真结果如图 4.12

至图 4.16 所示。 

图 4.12 表示移动速度 v=90Km/h 时，Clarke 模型和 Jakes 模型在不同 BEM

预测下随着基函数阶数 Q 变化的 NMSE 性能曲线。 

 

图 4.12 v=90Km/h 下仿真瑞利信道估计的 NMSE 
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图 4.13 表示移动速度 v=180Km/h 时，Clarke 模型和 Jakes 模型在不同 BEM

预测下随着基函数阶数 Q 变化的 NMSE 性能曲线。 

 

图 4.13 v=180Km/h 下仿真瑞利信道估计 NMSE 

 

 

图 4.14 表示移动速度 v=270Km/h 时，Clarke 模型和 Jakes 模型在不同 BEM

预测下随着基函数阶数 Q 变化的 NMSE 性能曲线。 

 

图 4.14 v=270Km/h 下仿真瑞利信道估计 NMSE 
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图 4.15 表示移动速度 v=450Km/h 时，Clarke 模型和 Jakes 模型在不同 BEM

预测下随着基函数阶数 Q 变化的 NMSE 性能曲线。 

 

图 4.15 v=450Km/h 下仿真瑞利信道估计 NMSE 

 

通过计算不同速度下 Jakes 模型与 Clarke 模型的估计值的 NMSE，本文可以

得到两个模型归一化的多普勒频移值与 NMSE 的关系曲线，如下图所示： 

 

图 4.16 不同多普勒频移下 NMSE 

由图 4.12-图 4.16 可知：使用 BEM 模型估算瑞利信道所有数据与生成的瑞

利信道数据相当吻合，表明构建的两个瑞利信道模型是准确的，并且进一步证明

了第一问中构建的 BEM 模型的准确性。 
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5. 问题三求解 

5.1 通信系统建模 

第三题根据题意，需要对完整的无线信道通信系统进行仿真。本文首先研究

了单载波基带传输系统的模型，如下图所示： 

发射滤波器gTx(t) 信道h(t)
an X(t)

AWGN

接收滤波器gRx(t) 均衡器h-1(t) 判决
Y(t)

t=nT(T：符号周期)

an

 

图 5.1 单载波基带通信系统模型 

利用第 n 个采样检测 na ，均衡器的输出可以写成： 

,( ) (0) ( )n n m m n my t a g a g n m T               （5.1） 

单载波信道带宽是有限的，因此 g(t)不可能是时间有限的。如果在 n 和 m 不

相等的时候，g((n-m)T)≠0，那么(5.1)式中的第二项会对 an 产生符号间干扰(ISI)。

ISI 由总体脉冲响应的拖尾引起，会降低数字通信系统的性能。在实际的系统中，

为了尽量降低或彻底消除 ISI，必须仔细设计接收滤波器和发射滤波器，一种普

遍被采用的方法是使用物理可实现的升余弦滤波器[12]。为了支持每秒传输 Rs 个

符号的速率，所需的最小传输带宽为奈奎斯特带宽，即为 Rs/2[Hz]。这就意味着

需要更大的传输带宽来支持更高的传输速率。当信号带宽大于无线信道的相干带

宽时，链路会受到多径衰落的影响。且随着数据速率的增大，信道均衡器的复杂

度将增加。事实上，ISI 的影响越明显，所需均衡器的抽头越多，实现过于复杂，

由此可见高数据速率的单载波传输是不行的。 

为了克服宽带信道的频率选择性对单载波传输的影响，可以使用多载波实现

高数据速率传输。为了提高频谱利用率、减少 ISI，本文选用基于 OFDM 的无线

多径传输系统进行仿真设计。下面给出一个完整的 OFDM 系统框图。 

信源 基带调制 S/P IFFT
添加循

环前缀
P/S

插入同步

信号
…
….

…
…. …

….

Rs

D/A转换物理信道

噪声 A/D转换

信道估计与

帧同步恢复

S/P
去除循

环前缀
FFT

信道均

衡
P/S基带解调信宿

Tc
Ts

…
….

…
….

…
….

…
….

 

图 5.2 一个完整的 OFDM 系统框图 
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OFDM 技术将高速率数据流通过串并转换，使得每个子载波上的数据符号

持续长度相对增加，从而有效地减少由于无线信道的时间弥散所带来的 ISI，减

小了接收机内均衡的复杂度。又由于 OFDM 系统的各个子载波之间存在正交性，

允许子信道的频谱相互重叠，可以最大限度的利用频谱资源[13]。各个子信道的正

交调制和解调可以通过离散傅里叶反变换和离散傅里叶变换实现。根据题目要求，

本文简化了 OFDM 系统的实现框图，略去了同步、D/A 转换等模块，简化后的

框图如下图所示： 

生成原始随机比特流数据 星座映射 加入导频 加上循环前缀 并串转换

信道

串并转换移除循环前缀

IFFT

FFT
信道估计

与均衡
星座逆映射解调后的比特流数据

串并转换

并串转换

 

图 5.3 仿真实现的 OFDM 简化模块框图 

 

通过建模，本文实现了简化框图中每个模块的功能。 

发送信号经过信道的仿真模块时，本文选用了第二问中性能较好的 Jakes 改

进模型来进行信道建模。 

 

5.2基于 OFDM 系统块状导频的信道估计 

在对多径信道的估计方法上，本文采用了基于块状导频的 OFDM 信道估计。

该方法不需要进行频域内插，大大降低了运算量，而且由于所有的子载波上都有

导频信号，因此对信道频率选择性衰落不敏感。本文选择了三种经典的基于块状

导频的估计法，分别是最小平方（LS）法、线性最小均方误差（LMMSE）法、

奇异值分解（SVD）法[14]。 

另有：信道多径时延在 CP 长度内均匀分布，信道的延迟功率谱服从指数分

布： 

/
( ) rmsk

K Ce                       （5.2） 

rms为均方根时延。 

在接收端，信号的频域表达式应为： 

Y XH W                          （5.3） 

其中， 0 1 1[ , , , ]HNY Y Y Y ， 0 1 1[ , , ]H

NX diag X X X ， 0 1 1[ , , ]H

Nh h h h 为

0 1 1[ , , ]H

NH H H H 的 IDFT 变换。 

5.2.1最小平方法 

最小平方法的实现比较简单，基于 LS 准则。假定 h 服从高斯分布且与信道

噪声w不相关，则 h 的最小均方误差估计为： 

1

nmse hy YYh R R Y                        （5.4） 
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LS 的目标是使 ( ) ( )HY HX Y HX 最小，化简后得到基于 LS 准则的信道估

计为 1

LsH X Y ，则导频子载波的信道响应为： 

0 11

0 1 1

, , N
Ls

N

Y YY
H

X X X
                  （5.5） 

LS 算法每估计一个信道衰落系数只需一次乘法运算，但其受噪声的影响较

大。 

5.2.2 线性最小均方误差法 

LMMSE 估计是对 LS 估计的最佳线性滤波。以 MSE 为准则，最佳线性信道

估计： 

LMMSE x Lsh K h                      （5.6） 

xK 为与传送信号 X 有关的线性滤波矩阵： 

2 1 1( ( ) )H

X hh hhK R R XX             （5.7） 

hhR 为信道的自相关矩阵，由信道的延迟功率谱决定。本文可以对式（5.6）

进行化简，式（5.7）中对矩阵求逆的过程可以用求期望来替代。假设信源等概

分布，则 

21( ) 1/H

kE XX E x I                 （5.8） 

I 为单位矩阵。定义平均信噪比
2 2/kSNR E x ，所以式（5.6）化简为： 

1( )LMMSE hh hh lsh R R I h
SNR

             （5.9） 

式中，
2 2

1/k kE x E x 是由星座图决定的常数。在题中示例的 16QAM 调

制方式下， 17 / 9。从而只需要进行一次矩阵求逆，运算量大大降低。 

5.2.3 奇异值分解法 

运用最优降秩理论，可以进一步降低运算量，得到一个低阶的近似 LMMSE

估计器。简化算法是通过奇异值分解（SVD）来实现的。信道自相关矩阵的奇异

值分解为： 

H

hhR U U                       （5.10） 

U 为包含奇异值向量的酉矩阵， 为包含奇异值 0 1 1 0N 的对角矩

阵。最佳秩 p 的估计器： 
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1/2

1/2

0

0 0

0

0 0

P H H
p LS

P H
LS

H
LSp

D
h U U U I U h

SNR

D
U I U h

SNR

U U h

   （5.11） 

式中，
p
为 p p 阶左上角矩阵。矩阵 hhR 的奇异值 k 可看作是第 k 个变换

系数上对应的信道功率， HU 可看做是变换矩阵，由于U 为酉矩阵，所以 HU 可

以看作是对 LSh 的旋转，因此 HU 的各个分量是不相关。可推导出降阶估计器的

维度近似为2 1BT ，（B 为单边带宽带，T 为符号周期）。因此， hhR 的奇异值在

1G 个值之后将变得很小（G 为虚幻前缀的长度）。估计器的误差： 

0 0

0 0 0 0

p p

P PH H

e h h

U I U h U U w
          （5.12） 

式中， h为实际信道响应，w为噪声项。其平均 MSE 为： 

2 2

1 1 1

2 2

1 1 1

1
( ) { }

1 1
1

1 1
1

H

p p

pP N

k k k k
k k p k

pP N

k k k k
k k k p

MSE p TraceE e e
N

N N SNR

N SNR N

       （5.13） 

 

5.3 仿真结果说明 

首先对仿真系统的参数做出列表说明，数字调制方式采用题目事例中的

16QAM，再给出仿真结果，并根据仿真结果得出相关结论。 

表 5.1 系统参数说明 

参数名 参数说明 取值 

Symbol OFDM 的符号数 800 

SubCarrier OFDM 子载波的个数，应为 2 的整数次幂 128 

SNR 信噪比，题中要求从 0 到 40，本文取 5 为间隔做循环 0-40 

fd 最大多普勒频移 25 

Loop 每个 SNR 下发射接收过程循环的次数，以累积误比特数 5 

PilotInterval OFDM 符号中插入导频的间隔 5 

CP 每个 OFDM 符号插入的循环前缀的个数 16 

Num 信道建模的路径数 9 

Ts 信道的采样时间间隔 1e-6（s） 
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在上述系统参数设置下得到的 SNR-BER 曲线如下图所示： 

 

图 5.1 改进型 Jakes 模型下的 BER 曲线 

 

由图中可以看出：LS 算法的性能最差，LMMSE 与 SVD 算法的性能在该设

置下几乎相当。 

在文献[4]的附录 B 给出的参数中，最大多普勒的频移范围大概在 5 到 900Hz

之间，为了验证 BER 与最大多普勒频移的关系，本文取 SNR 为 30，获取 SNR

不变时的 BER 和归一化最大多普勒频移的曲线图，如下： 

 

图 5.2 附录 B 参数下的 BER 曲线 

由该图可以看出，LMMSE 和 SVD 的性能仍是优于 LS 的。但随着多普勒频
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移的增加，即移动台速度的增加，三种估计方法的误码率都随之增加，当最大多

普勒频移达到 150Hz 的时候，LS 算法的误码率已经接近 0.1。该图表明，本文采

用的基于块状导频的 OFDM 系统信道估计算法较适用于低衰落信道，在多普勒

频移较小时具有良好的估计性能。 
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