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OFDM系统中基于补零 DFT信道插值算法的研究
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摘  要:针对 OFDM 系统中基于补零 DFT 实现信道插值的算法, 对传统的时域方法和变换域方法进行了

分析,并提出了一种新的补零方法。首先通过理论分析指出传统的基于补零 DFT 实现信道插值算法中, 时域

方法和变换域方法是等效的;通过对信道插值算法中冲激响应估计序列进行补零的分析, 指出补零操作是为

了重构出冲激响应的 N 点采样序列( N 表示总子载波数) , 并针对传统补零方法在一定条件下产生的重构误

差,提出了一种新的补零方法。仿真结果表明以上理论分析是正确的,新补零方法可以减小一定条件下的重

构误差,增强信道插值算法对信道延迟分布的鲁棒性,有效提高系统的性能。
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Abstract: Channel interpolation methods based on zero-padding DFT for OFDM systems were investigated. Two conventional

interpolation schemes for channel estimation were analyzed. Analysis shows that the two methods are equivalent, and zero padding can be

used to reconstruct the channel impulse response samples of length N, where N is the number of total subcarriers. The reconstruction

error of conventional zero-padding methods was discussed, and a new zero-padding method was proposed. Simulation results show that

the above analysis is correct, and the reconstruction error of channel impulse response is decreased by the proposed method in some

channel conditions. Furthermore, the channel interpolation with the proposed zero-padding method is robust to the distribution of path

delay, and the performance of system is enhanced.
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在OFDM系统中,当最大路径时延小于保护间隔长度时, 可通过信道补偿算法消除多径的影响
[1]
。

相干 OFDM 系统中通常借助导频进行可靠的信道估计, 研究表明,导频以梳状插入OFDM符号的方式适

用于时变信道环境中
[2]
。基于梳状导频的信道估计包括导频信道估计和信道插值, 其中导频信道估计

可采用最小平方法( LS)、最小均方误差法(MMSE)等方法
[ 2]
,信道插值方法大致可分为频域方法、时域方

法和变换域方法等三类。频域插值方法包括线性插值、二阶插值、低通滤波插值, 以及样条插值等方

法
[ 2]
。变换域方法是通过在变换域中进行低通滤波以减小子载波间干扰和高斯白噪声, 并通过补零

IDFT 实现高分辨率插值
[ 3- 5]
。时域方法则是对信道冲激响应( CIR)估计序列补零后进行 DFT 变换, 得

到经插值的信道频域响应。基于补零 DFT 的信道插值算法易于实现,因此已得到了较多的关注
[ 5- 12]

。

但在现有基于时域补零 DFT 的信道插值算法中,补零的位置不尽相同:文献[ 5, 7- 11]直接在 CIR估计

序列的后部补零,而文献[ 12]在 CIR估计序列的中间位置补零。
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1  实现信道插值的两种变换方法等效性分析

假设 M 个导频均匀分布在OFDM 符号的 N 个子载波中,导频子载波位置上通过 LS方法得到的导

频信道估计为 H
^
p = H

^

p 0 ,H
^

p 1 , ,, H
^

p M- 1
T
, 其中 # T

表示矩阵转置。对于数据子载波,则

需要进行有效的信道插值。传统的时域方法是通过 IDFT 将 H
^
p 变换到时域, 经补零等数据处理之后,

再由 DFT 变换得到完整的信道频域响应
[ 5]
,可以表示为

�H t=
1
M
FP tGH

^

p ( 1)

其中 G 为M 点 IDFT 矩阵, G n, k = e
j2PnkPM

, n, k = 0, 1, ,, M - 1, F 为N 点 DFT 矩阵, F n, k =

e
- j2PnkPN

, n, k= 0, 1, ,, N - 1, P t 表示对时域序列进行变换的复合矩阵。

变换域方法则首先对 H
^
p 进行 DFT 变换,在变换域中对序列进行处理,再通过 IDFT 变换到频域

[3]
。

类似地,变换域插值方法可用矩阵描述为

�HT= cF
*
PTG

*
H
^

p ( 2)

其中 # *
表示复共轭, PT 表示对变换域序列进行变换的复合矩阵, c 表示系数调节因子。

比较式( 1)和( 2)可知,两种变换方法中除了 P t 和PT 不同之外, DFT 和 IDFT 的先后次序是不同的。

设对 H
^

p 进行 IDFT 变换得到的 M 点 CIR估计序列记为 h
^
= h

^
0 , h

^
1 , ,, h

^
M - 1 ,相对应的变

换域序列记为 T
^
= T

^
0 , T

^
1 , ,, T

^
M - 1 ,则由 DFT 的对偶性

[ 13]
可知,有以下关系式成立:

T
^

m = Mh
^

- m M ,  0 [ m [ M - 1 ( 3)

其中 # M 表示对M 求模值。式( 3)表明, h
^
和T

^
之间存在着一一对应关系。

现在考察对序列 T
^
进行补零以实现对H

^

p 插值的情况。设补零后得到的新序列为

�T=

T
^

k , k= 0, 1, ,,MP2- 1

0, k= MP2, ,, N- MP2- 1

T
^

k- N + M , k= N- MP2, ,, N- 1

( 4)

对 �T 进行 IDFT 变换,可得到经插值的信道频域响应序列:

�HT= cF
*
�T ( 5)

令�h= F
*
�HT , 则由 DFT 的对偶性

[ 13]
,可得如下关系式

N#�h n = �T - n N ,  0 [ n [ N - 1 ( 6)

再由式( 3)、( 4) ,可得

�h=

h
^
n , n= 0, 1, ,,MP2

0, n= MP2+ 1, ,, N - MP2

h
^
n- N+ M , n= N- MP2+ 1, ,, N - 1

( 7)

式( 7)表明, �h 是由h
^
经补零构成的新序列。因此由式( 4) ~ ( 7)可得出如下结论: 在变换域和时域

中分别按照式( 4)和式( 7)进行补零,再分别通过 IDFT 和 DFT 运算,可以获得完全相同的频域插值结果。

即在一定条件下时域方法和变换域方法是完全等效的。

2  基于补零 DFT信道插值算法中补零位置的分析与改进

式( 4)、( 7)采用的是在估计序列中间位置进行补零的方法,下面对补零的位置作进一步的分析,并

提出一种新的补零方法。由于时域方法和变换域方法是等效的,这里仅对时域变换方法进行分析。

211  CIR的采样序列

为分析方便,首先对 CIR的采样序列进行简要介绍。假设 CIR可表示为时间有限的脉冲序列
[14]

h t = E
L- 1

l= 0
AlD t - SlT ( 8)

其中 L 为信道总的路径数, Al 为第 l 条路径的复增益, Sl 为对应的归一化(相对采样周期 T )信道延迟。
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在理想条件下对 h t 进行采样,则观测到的 CIR序列可表示为

h n = E
L- 1

l= 0

Al f $Sl, n ,  n = 0, 1, ,, N - 1 ( 9)

其中 $Sl , n = Sl- n, f $Sl, n 为内插函数,有

f $Sl, n =
1
N

sin P$Sl, n
sin P$Sl, nPN exp - jP$Sl, n 1-

1
N

( 10)

图1给出了内插函数幅值的示意图, 由于其幅值是 $Sl, n的偶函数, 图中仅画出了 $Sl , n \0的部分。

由式( 10)和图 1可知,当 $Sl, n为整数时, f $Sl, n 仅在 $Sl, n为 0时的幅值为 1,在 $Sl, n为其它整数时的

幅值为0。因此,当路径延迟 Sl 为整数倍采样间隔时,该路径的所有能量将映射到抽头 h Sl 上。

图 1 信道冲激响应内插函数的示例, N= 256

Fig. 1 Insertion function for channel impulse response, N = 256

图 1中也给出了当某条路径位于距其右侧最近采样点的归一化距离为 012时, 附近采样点上的幅

值情况。其中圆圈表示其右侧最近 20个采样点上的幅值,星号为对应左侧采样点上的幅值。图 1表

明,当某条路径为非整数倍采样间隔延迟时, 其能量将扩散到所有抽头上, 但主要能量集中在其临近的

若干个抽头上。

212  传统 CIR估计序列补零方法的分析

当系统中有虚子载波时,可首先采用插值、滤波等方法对虚子载波进行信道估计
[ 9- 10]

。因此,为简

单起见,不妨假设系统中不存在虚子载波。信道频域响应 H和冲激响应采样序列h 满足如下关系:

H= Fh ( 11)

此时,记梳状导频位置上的信道响应为 Hp = H p 0 ,H p 1 , ,, H p M- 1 ,且有

H p m = H mD ,  m= 0, 1, ,, M- 1 ( 12)

其中 H k 表示第 k 个子载波上的信道频域响应, D= NPM 为导频间隔。
对 Hp 进行M 点 IDFT,得到 CIR估计序列

h
^
= 1

M
GHp ( 13)

将式( 12)代入式( 13) , 经推导可得

h
^

nc = E
N- 1

n= 0
h( n) g nc, n ,  nc = 0, 1, ,,M - 1 ( 14)

其中 h
^
nc 表示h

^
的第nc项, g n, nc 可表示为

g nc, n =
1
M E

M- 1

m= 0
exp( j2Pm

nc- n
M

) =
1, mod( nc- n,M ) = 0

0, 其它
( 15)

由式( 14)、( 15)可知: h
^
是以M 为周期对 h 进行分段叠加求和的结果。

21211  整数倍采样间隔信道延迟时的情况

在整数倍采样间隔信道延迟条件下,当 M 不小于最大路径延迟时,由式( 9)、( 14)可得
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h
^
nc = h ( nc) ,  nc= 0, 1, ,,M - 1 ( 16)

对 h
^
后部进行补零,得到

�hzp 1=
h
^
n , n= 0, 1, ,,M- 1

0, n= M , ,, N - 1
( 17)

此时 �hzp1= h。对 �h zp1进行 DFT,得

H
^
= F�hzp1= Fh= H ( 18)

式( 17)、( 18)表明,在当前条件下通过对 h
^
进行简单的后部补零,可以实现对 N 点 CIR采样序列 h

的理想重构,进而可以通过DFT 实现理想的频域插值。

21212  非整数倍采样间隔信道延迟时的情况

在非整数倍采样间隔信道延迟条件下, 由于存在能量泄露, 由式( 14)可知, 即使不存在噪声, 式

( 16)、( 18)也不再成立。文献[ 12]采用了在 h
^
中间位置补零的方法,得到的序列记为

�hzp 2=

h
^

n , n= 0, 1, ,,MP2- 1

0, n= MP2, ,, N - MP2- 1

h
^

n- N + M , n= N - MP2, ,, N - 1

( 19)

由式( 14)、( 17)和( 19)可得 �hzp1、�h zp 2与 h 的差值分别为

�hzp1 - h = E
N- 1

m= M

h( m) g n, m , n = 0, 1, ,, M - 1

- h( n) , n = M , ,, N - 1

( 20)

�hzp 2 - h =

E
N- 1

m= MP2
h( m) g n , m , n = 0, 1, ,,MP2- 1

- h ( n) , n = MP2, ,, N - MP2- 1

E
N- MP2- 1

m= 0
h( m) g n - N + M , m , n = N - MP2, ,, N - 1

( 21)

由式( 20)、( 21)及( 9)可知, �hzp1、�hzp 2与 h 之间的差值取决于非整数倍采样间隔延迟路径的位置。

根据以上分析可知, 在OFDM信道插值中对 CIR估计序列进行补零的操作实际上是对 N 点 CIR采

样序列的一种逼近, 因此,把该补零操作称为 N 点 CIR采样序列的重构,并将式( 20)、( 21)计算出的差

值称为重构误差,表示通过对 h
^
进行补零得到的新序列和 CIR理想采样序列间的误差。CIR的重构误

差将直接导致 OFDM 系统的信道估计误差。由式( 20)、( 21)可知,重构误差的两种典型情况是: ( 1)在序

列 h
^
尾部有较大能量泄漏时,在后部补零的方法将在 n= M 和n = N 附近引入较大的重构误差; ( 2)在

多径信道中,当 n= MP2附近有非整数倍采样间隔路径,或者出现延迟大于 MP2的路径时,在中间位置

补零的方法将在补零区域两端引入较大的重构误差。

213  一种新的补零位置设置方法

为减少信道插值的误差,应考虑从减小 CIR的重构误差出发对补零位置进行适当选取。综合考虑

非整数倍采样间隔信道延迟条件下的能量泄漏,以及内插函数 f $Sl, n 的特点,为减少发生能量泄漏时

重构 N 点 CIR序列的误差, 导频数目应满足如下条件

M > Smax+ 2nA ( 22)

其中 Smax表示最大路径延迟, nA表示在非整数倍采样间隔延迟路径两侧各取相等数量的采样点,所包

含的能量与该路径总能量的比例为 A时,每侧应取采样点的数目。由式( 9)、( 10)可知, nA是 Sl 和N 的

函数,设计时可按照能量泄漏最严重的情况, 即 Sl 位于两采样点的中间位置,对 nA进行设定。

实际上为了提高信道估计性能,系统设计时导频数目通常以 2倍过采样进行设置
[ 6]
。因此,式( 22)

一般情况下均能满足,且均满足 M> N g , 其中 N g 表示保护间隔的长度。在此条件下, 提出一种新的补

零位置 p
^
的设置方法(记为/新方法 10) , 如下式所示:
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p
^
= arg min

d I N
g
, M- 1- m

1
2m + 1 E

d+ m

n= d- m

h
^

n
2

( 23)

该式表示在区间 N g ,M - 1- m 上对每一点及其左右各相邻m 个点的 CIR估计序列能量进行平均,作

为当前位置上的度量值, 并取该区间内最小度量值所对应的位置作为补零的位置。由此得到的新序列

可表示为

�hzp3=

h
^

n , n= 0, 1, ,, p
^
- 1

0, n= p
^
, ,, N - M + p

^
- 1

h
^

n- N + M , n= N- M+ p
^
, ,, N - 1

( 24)

对应的重构误差为

�hzp3 - h =

E
N- 1

m= p̂

h( m ) g n, m , n = 0, 1, ,, p
^
- 1

- h( n) , n = p
^
, ,, N - M + p

^
- 1

E
N- M+ p̂- 1

m= 0
h( m) g n - N + M , m , n = N - M + p

^
, ,, N - 1

( 25)

式( 23)的物理意义在于考虑能量泄漏且不发生混叠时,在特定区间搜索能量最小的位置作为补零

的位置,可以获得较小的重构误差。其中平均的作用是为了抑制噪声的影响,一般情况下 m 取较小的

值。进一步地, 考虑到在满足式( 22)时上述区间内通常存在一区域, 在该区域内噪声能量大于路径泄漏

能量,因此在实际应用中可采用更为简单的补零位置设置方法(记为/新方法 20) :

p
^
= N g + M P2 ( 26)

图2给出了采用式( 17)、( 19)及( 26)三种补零方法得到 N 点 CIR序列时重构误差的一个示例。其

中对应的实际 CIR为 h t = D t + D t- 012T + D t - 1515T , N 取为 64, Ng 为 16, 前导 OFDM 符

号中梳状导频子载波数目为 32,其余子载波设置为 0,不考虑 AWGN,并假设系统理想同步, 对导频采用

LS方法进行估计。图 2表明,在给定的 CIR条件下,三种补零方法中采用新补零方法的重构差最小。

图 2 采用 3 种补零方式的 CIR 重构误差

Fig. 2  Reconstruction errors of three zero-padding methods

特别地,在考虑抑制噪声的情况下, 一般在补零操作前首先对序列 h
^
进行适当的处理, 如将 h

^
中能

量较弱的点置零
[ 8]
,得到新的序列 �hc。此时在一定范围内选取补零位置,其结果将是等效的。

3  仿真结果及分析

为进一步验证上述分析的正确性和新提出补零位置选取方法的有效性,在 6径典型市区(TU)信道

和6径山区(HT)信道
[ 15]
条件下进行了仿真。考虑射频为 2GHz, 终端移动速度为 6kmPh。系统带宽为

4MHz,子载波数目为256,保护间隔长度为 64;一帧信号包含 1个前导符号和 10个数据 OFDM符号,其

中前导符号中梳状导频子载波数目为 128, 其余子载波设置为 0,数据 OFDM 符号中不再设置导频子载
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波。实验中每个信噪比( SNR)上实验 5000次, 每次取不同的前导、数据和信道,并假设系统理想同步。

表1给出的是在TU信道条件下采用传统的时域方法和变换域方法得到的信道频域响应之间的差

值,使用的度量为

E sum = E
N

k= 0

�H T k - �H t k
2

( 27)

表 1  TU 信道条件下, 两种传统信道插值方法结果之间的差值

Tab. 1  Difference between two conventional methods for channel interpolation, TU channel

SNR ( dB) 0 5 10 15 20 25 30

E sum 319 @ 10- 29 31 0@ 10- 29 21 8@ 10- 29 219@ 10- 29 311@ 10- 29 216@ 10- 29 218 @ 10- 29

  由表 1可知, 由两种方法得到的信道估计结果间差值的数量级为 10
- 29

,因此, 两种插值方法实际上

是等效的。这一结论和文献[ 5]不同,原因在于文献[ 5]在变换域中使用的是对称滤波, 人为引入了较多

的噪声。

图3给出的是在不考虑噪声抑制时, 在TU信道和HT 信道中直接采用两种新的补零方法进行信道

估计时的系统性能。图 3表明, 在两种信道条件下采用两种新的补零方法的系统性能均一致。这是因

为即使存在非整数倍采样间隔路径,采用两种方法确定出的位置上能量泄漏均较微弱。特别地,新方法

2不需要进行额外的比较运算,所以更为简便和实用。另外,在较高 SNR时, HT 信道条件下的系统性能

劣于TU信道条件下的性能,这是 HT 信道中最大延迟路径引起符号间干扰的结果。

图4给出的是考虑噪声抑制时, 采用不同补零方法的系统性能。其中, Kang 方法首先估计噪声功

率
[ 16- 17]

,并参照文献[ 16]的方法保留 h
^
中能量较大的点,再采用后部补零的方法实现信道插值。图 4表

明,在TU信道条件下, 采用新方法和中间位置补零的系统性能基本一致, 但采用 Kang 方法和后部补零

的系统性能明显下降,特别是 SNR大于 20dB时, 出现了误差地板效应。这是因为在该信道条件下,非

整数倍采样间隔延迟路径在中间位置和新计算位置上的泄漏能量均比较微弱,在这两个位置上补零得

到的 N 点 CIR序列的重构误差均较小;另一方面,由于在 h
^
后部有较明显的能量泄漏,导致了直接在后

部补零的方法产生较大的重构误差,而 Kang 方法补零前仅保留估计序列前部一定范围内能量较大的

点,在一定程度上减小了该信道条件下的重构误差。在HT 信道条件下, 4种方法中采用新方法的系统

性能最好, 中间补零的系统性能最差, Kang 方法的性能劣于后部补零的方法。这是由于系统在HT 信道

条件下存在较大的非整数倍采样间隔信道延迟,在 h
^
中部有一定的能量,因此采用中间位置补零时得到

的CIR序列重构误差较大,而新方法得到的重构误差最小。

 
图 3  直接采用两种新补零方法的系统性能

Fig. 3  Performance of systems using two new zero-padding

methods, without noise reduction    

 
图 4 考虑噪声抑制时, 采用不同补零方法的系统性能

Fig . 4 Performance of systems with different zero-padding

methods, considering noise reduction  

根据以上的结果分析可知,新补零方法能有效减小 N 点 CIR序列的重构误差, 增强基于补零 DFT

实现信道插值算法对信道路径延迟分布的鲁棒性,有效提高系统性能。
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4  总 结

本文对补零 DFT 在 OFDM系统信道插值算法中的应用进行了研究。首先通过理论分析, 指出传统

的时域方法和变换域方法是等效的;从重构 CIR的 N 点采样序列这一新的角度出发, 对信道插值时传

统的补零方法在一定条件下产生的重构误差进行了分析,并提出了一种新的补零位置设置方法。仿真

结果表明,以上理论分析是正确的,新的补零方法可减小 CIR的重构误差, 增强信道估计算法对信道多

径延迟分布的鲁棒性,有效提高系统的性能。
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