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应用 Ｋａｌｍａｎ滤波器估计放大转发双向中继联合信道
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摘　要：针对遵从放大转发协议的双向中继网络的联合信道估计问题，提出了一种基于Ｋａｌｍａｎ滤波器的
新方法。根据联合信道构成特点将其划分为自干扰部分及传输部分，通过ＡＲ模型对这两部分自相关函数进
行近似化处理，建立了联合信道时变过程的状态方程，结合接收的训练序列信号，给出了具有 Ｋａｌｍａｎ滤波器
形式的估计方法。在证明了该方法的一致收敛性质的同时，列出了误差性能限所满足的Ｒｉｃｃａｔｉ方程表达式。
仿真结果表明，新估计方法相比于最大似然方法在均方误差方面具有明显的性能优势。
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　　中继通信技术目前已经成为当前信息通信领
域的研究热点之一，原因在于位置不同的中继构

成的“虚拟阵列”为整个通信网络提供了协同分

集［１］。由此带来的好处是在不增加发射功率的

前提下，扩大了系统覆盖的范围，改善了接收信号

的质量，提高了信息传输的速率［２］。在众多的系

统协议之中，遵从放大转发（ＡｍｐｌｉｆｙａｎｄＦｏｒｗａｒｄ，
ＡＦ）形式的双向中继网络 （ＴｗｏＷａｙＲｅｌａｙ
Ｎｅｔｗｏｒｋｓ，ＴＷＲＮ）方案［３］由于具备硬件复杂度低、

信号处理时延小、时隙利用效率高等优势，近些年

来得到了长足发展，逐渐显现出较为乐观的实用

化前景。

为了发挥双向中继网络的潜在优势，通信用

户对于当前无线信道状况的充分了解必不可少。

常用的方式是用户之间互相发送内容已知的训练

序列，根据接收信号进行信道估计［４］。由于用户

移动行为和市区散射环境的复杂性特点，导致无

线信道的变化非常频繁。如果仍旧采用插入训练

序列的方式，必然降低通信帧中有用数据比例，进

而影响信息传输效率。随着研究的深入，人们发

现收发设备运动的连贯性，使得无线信道变化具

有时间上的相关性，从而仅用较少的训练位，即可

完成当前信道状态的估计。早在２０世纪的８０年
代，Ａｋｋｉ和Ｈａｂｅｒ考察了移动用户间不存在视距
（ＬｉｎｅｏｆＳｉｇｈｔ，ＬＯＳ）连接，而是通过周围散射体
建立通信的情况，并给出了时变瑞利（Ｒａｙｌｅｉｇｈ）
信道的自相关函数（ＡｕｔｏＣｏｒｒｅｌａｔｉｏｎＦｕｎｃｔｉｏｎ，
ＡＣＦ）及其功率谱函数表达式［５］。文献［６］将同
样环境下的自相关函数作为先验知识，采用自回

归（ＡｕｔｏＲｅｇｒｅｓｓｉｖｅ，ＡＲ）模型进行近似，在构建了
关于信道的观测方程之后，利用 Ｋａｌｍａｎ滤波
器［７］对信道估计结果进行了改善。结合放大转
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发协议下双向中继网络的应用背景，文献［８］将
原有的分段瑞利信道在功能上统一划分为联合信

道的传输部分和自干扰部分，并给出了相应的最

大似然估计方法。文献［９－１０］在此基础上讨论
了转发功率分配及最佳训练序列需要满足的性质

等问题。文献［１１］根据放大转发中继网络的工
作特点，在推导了自相关函数、功率谱函数、电平

通过率和平均衰落持续时间等指标的数学表达式

之后指出，具有“双高斯”特征的联合信道同典型

的瑞利信道相比具有明显的差异。尽管如此，受

文献［６］启发，体现中继网络联合信道时域变化
的自相关函数仍然可以用于提高信道估计的准

确性。

１　系统模型

假设两个单天线用户Ａ和Ｂ需要通信，然而
由于两者之间无线信道衰减严重，难以使其满足

ＬＯＳ传播条件，需要在中继用户 Ｃ的协助之下进
行信息交互。如图１所示，一次信息交换可以分
解为两个阶段：首先，用户 Ａ和 Ｂ同时向中继 Ｃ
发送信号；而中继 Ｃ将混合信号进行线性放大，
并且在第二个阶段转发回去。

图１　放大转发双向中继网络收发过程
Ｆｉｇ．１　ＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｏｆＡＦＴＷＲＮ

假设训练序列长度为 Ｎ，且在整个估计过程
中，信道环境保持不变。因此中继Ｃ、用户Ａ和用
户Ｂ的接收信号可用向量形式表示为

ｒ＝ｈ（ｔ）ｓ１＋ｇ（ｔ）ｓ２＋ｎ１ （１）
ｙ１＝αｈ

２（ｔ）ｓ１＋αｈ（ｔ）ｇ（ｔ）ｓ２＋αｈ（ｔ）ｎ１＋ｎ２１
ｙ２＝αｈ（ｔ）ｇ（ｔ）ｓ１＋αｇ

２（ｔ）ｓ２＋αｇ（ｔ）ｎ１＋ｎ{
２２

（２）
其中ｈ（ｔ）和ｇ（ｔ）表示用户 Ａ和用户 Ｂ至中继 Ｃ
间的瑞利信道过程，其方差为σ２ｈ和σ

２
ｇ；向量ｓ１＝

（ｓ１１，…，ｓ１Ｎ）
Ｔ和 ｓ２＝ ｓ２１，…，ｓ２( )Ｎ

Ｔ分别表示

两个用户所发送的训练序列，一般满足单位符号

幅度相等、向量相互正交的关系［１２］；向量 ｎ１、ｎ２１
和ｎ２２表示在放大转发的两个阶段内混入的加性
高斯白噪声，不失一般性，假定其方差均为 σ２ｎ；在
两个用户发送单位符号功率及中继放大功率分别

为Ｐ１、Ｐ２和 Ｐｒ的前提下，中继放大系数 α＝

Ｐｒ／σ
２
ｈＰ１＋σ

２
ｇＰ２＋σ

２( )槡 ｎ 。以用户 Ａ为例，根据
训练序列ｓＨ１ｓ２＝０的性质，有

ｓＨ１ｙ１
αＮＰ１

＝ｈ２（ｔ）＋
ｓＨ１
αＮＰ１

αｈｎ１＋ｎ( )２１

ｓＨ２ｙ１
αＮＰ２

＝ｈ（ｔ）ｇ（ｔ）＋
ｓＨ２
αＮＰ２

αｈｎ１＋ｎ( )









 ２１

（３）

ｈ２（ｔ）和ｈ（ｔ）ｇ（ｔ）分别表示联合信道的自干扰部
分和传输部分这两个时间过程，而等号右边第二

项表示噪声干扰，可令

ａ（ｔ）＝ｈ２（ｔ）　ｂ（ｔ）＝ｈ（ｔ）ｇ（ｔ）

ｚａ（ｔ）＝
ｓＨ１ｙ１
αＮＰ１

　ｚｂ（ｔ）＝
ｓＨ２ｙ１
αＮＰ２

式（３）变为
ｚａ（ｔ）＝ａ（ｔ）＋ｎａ
ｚｂ（ｔ）＝ｂ（ｔ）＋ｎ{

ｂ

（４）

其中ｎａ和 ｎｂ表示干扰影响，可用零均值的加性

高斯白噪声代替［８］，方差 σ２ａ和 σ
２
ｂ分别为

１
ＮＰ１

σ２ｈ＋
１
α( )２ σ２ｎ和 １

ＮＰ２
σ２ｈ＋

１
α( )２ σ２ｎ。

另一方面，根据瑞利信道时变特征，可以采用

自相关函数对联合信道过程 ａ（ｔ）和 ｂ（ｔ）的二阶
统计特性进行描述［１１］，分别为

Ｒａ（τ）＝２σ
４
ｈＪ
２
０ ２πｆＡ( )τＪ２０ ２πｆＣ( )τ

Ｒｂ（τ）＝σ
２
ｈσ
２
ｇＪ０ ２πｆＡ( )τ·Ｊ０ ２πｆＣ( )τＪ０ ２πｆＢ( ){ τ

（５）
其中Ｊ０( )· 表示阶数为０的第一类贝塞尔函数，
而ｆＡ、ｆＢ和ｆＣ表示用户Ａ、用户Ｂ和中继Ｃ的多
普勒频率，在中继网络工作波长为λ，移动速率分
别为ｖＡ、ｖＢ和ｖＣ的前提下，有 ｆＡ＝ｖＡ／λ、ｆＢ＝ｖＢ／
λ和ｆＣ＝ｖＣ／λ。

２　基于Ｋａｌｍａｎ滤波器的新估计方法

根据联合信道自相关函数的表达式（５），可
以通过匹配方式采用ＡＲ模型对Ｒａ（τ）和Ｒｂ（τ）
来近似，令

ａ（ｔ）＝∑
Ｌ

ｌ＝１
（ｌ）ａ ａ（ｔ－ｌ）＋ｗａ

ｂ（ｔ）＝∑
Ｌ

ｌ＝１
（ｌ）ｂ ｂ（ｔ－ｌ）＋ｗ

{
ｂ

（６）

其中 Ｌ表示近似 ＡＲ模型的阶数，相应的参数
（ｌ）ａ 和

（ｌ）
ｂ 可以由 ＹｕｌｅＷａｌｋｅｒ方程确定。而 ｗａ

和ｗｂ表示均值为零的循环对称复高斯噪声，在

（ｌ）ａ 和
（ｌ）
ｂ 已知的前提下，有

·２４１·
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σ２ｗａ ＝２σ
４
ｈ １－∑

Ｌ

ｌ＝１
（ｌ）ａ Ｒａ（ｌ·τ[ ]）

σ２ｗｂ ＝σ
２
ｈσ
２
ｇ １－∑

Ｌ

ｌ＝１
（ｌ）ｂ Ｒｂ（ｌ·τ[ ]{

）

（７）

实际应用中，采用较低的 Ｌ值即可得到较好
的拟合效果。图２分别描绘了Ｌ＝１和Ｌ＝２两种
情况之下，联合信道两类自相关函数及其 ＡＲ模
型的曲线对比。尽管 ＡＲ（２）模型只对相关函数
Ｒ（τ）的前３个值进行精确匹配，但是对于过程相
关函数前１０个值均有较高的近似度。相比于ＡＲ
（１）模型，ＡＲ（２）模型的拟合效果提高明显，此外
也降低了增加阶数Ｌ为３以上时本文算法的历史
数据存储量和计算复杂度。

图２　自相关函数及其ＡＲ近似模型
Ｆｉｇ．２　ＡｕｔｏｃｏｒｒｅｌａｔｉｏｎｆｕｎｃｔｉｏｎｓａｎｄｔｈｅｉｒＡＲａｐｐｒｏｘｉｍａｔｉｏｎ

此时有

ａ（ｔ）＝ ａ（ｔ），ａｔ( )( )－１ Ｔ＝Ａａａｔ( )－１ ＋Ｂａｗａ
ｂ（ｔ）＝ ｂ（ｔ），ｂｔ( )( )－１ Ｔ＝Ａｂｂｔ( )－１ ＋Ｂｂｗｂ

（８）

其中Ａａ＝
（１）ａ （２）ａ( )０ １

、Ａｂ＝
（１）ｂ （２）ｂ( )０ １

、Ｂａ＝

( )１ ０Ｔ、Ｂｂ ( )＝ １ ０Ｔ。根据式（４），可以得到观
测方程，有

ｚａ（ｔ）＝Ｈａ·ａ（ｔ）＋ｎａ
ｚｂ（ｔ）＝Ｈｂ·ｂ（ｔ）＋ｎ{

ｂ

（９）

其中Ｈａ＝Ｈｂ＝ １，( )０。
根据式（８）和式（９），可以得到基于 Ｋａｌｍａｎ

滤波器的联合信道估计方法，针对ａ（ｔ），有
ａ^ｔｔ( )－１ ＝Ａａ·ａ^ｔ( )－１

ａ^（ｔ）＝^ａｔｔ( )－１ ＋Ｋａ ｚａ（ｔ）－Ｈａ·ａ^ｔｔ( )[ ]－１

Ｐ^ｔ ｔ－１＝ＡａＰ^ｔ－１Ａ
Ｔ
ａ＋σ

２
ｗａＢａＢ

Ｔ
ａ　　　　　　（１０）

Ｋａ＝
Ｐ^ｔ ｔ－１Ｈ

Ｔ
ａ

ＨａＰ^ｔ ｔ－１Ｈ
Ｔ
ａ＋σ

２
ａ

Ｐ^ｔ＝ Ｉ－ＫａＨ( )ａ Ｐ^ｔ ｔ















－１

式中 Ｐ^ｔ ｔ－１、Ｐ^ｔ和 Ｋａ分别表示一步预测误差矩

阵、估计误差矩阵和 Ｋａｌｍａｎ增益矩阵。针对
ｂ（ｔ），可以得到

ｂ^ｔｔ( )－１ ＝Ａｂ·ｂ^ｔ( )－１

ｂ^（ｔ）＝ｂ^ｔｔ( )－１ ＋Ｋｂ ｚｂ（ｔ）－Ｈｂ·ｂ^ｔｔ( )[ ]－１

Ｐ^ｔ ｔ－１＝ＡｂＰ^ｔ－１Ａ
Ｔ
ｂ＋σ

２
ｗｂＢｂＢ

Ｔ
ｂ　　　　　　 （１１）

Ｋｂ＝
Ｐ^ｔ ｔ－１Ｈ

Ｔ
ｂ

ＨｂＰ^ｔ ｔ－１Ｈ
Ｔ
ｂ＋σ

２
ｂ

Ｐ^ｔ＝ Ｉ－ＫｂＨ( )ｂ Ｐ^ｔ ｔ















－１

同本文提出的新估计方法不同的是，常用的

最大似然方法并未利用包含于过程自相关函数中

的先验信息，而是仅仅依靠接收到的训练序列信

号进行信道估计，即式（９），此时的估计结果为

ａ^ＭＬ（ｔ）＝ｚａ（ｔ）＝
ｓＨ１ｙ１
αＮＰ１

ｂ^ＭＬ（ｔ）＝ｚｂ（ｔ）＝
ｓＨ２ｙ１
αＮＰ










２

（１２）

３　关于新估计方法的性能分析

使用基于Ｋａｌｍａｎ滤波器的方法对联合信道
过程进行估计时，需要设计估计的初值 ａ（０）、
ｂ（０）及误差矩阵 Ｐ^０。在实际应用中，对初始状态
的统计特性了解并不非常准确，如果无论这两种

初值怎样选取，只要时间充分长，都能保证其估计

值同最优滤波值任意接近，那么认为该估计方法

是稳定的。在Ｋａｌｍａｎ理论中，稳定性的实现与一
致完全能控制、一致完全能观测的同时满足互为

充要条件［７］。

从式（８）和式（９）可以看出，自干扰过程ａ（ｔ）
的状态方程和观测方程满足时不变性质，即 Ａａ、
Ｂａ和Ｈａ同当前时刻 ｔ无关，这一结论同样适用
于传输过程ｂ（ｔ）。以过程 ａ（ｔ）为例，假设 Ａｌａ＝
ｐｌ ｑｌ
ｍｌ ｎ( )

ｌ

，该系统一致完全能控制和一致完全能

观测的判别式［７］为

∑
Ｎ－１

ｌ＝０
ＡｌａＢａＢ

Ｔ
ａ Ａ( )ｌ

ａ
Ｔ ＝

∑
Ｎ－１

ｌ＝０
ｐ２ｌ ∑

Ｎ－１

ｌ＝０
ｐｌｍｌ

∑
Ｎ－１

ｌ＝０
ｐｌｍｌ ∑

Ｎ－１

ｌ＝０
ｍ２











ｌ

＞０

（１３）

∑
Ｎ－１

ｌ＝０
Ａ( )ｌ
ａ
ＴＨＴａＨａＡ

ｌ
ａ ＝
∑
Ｎ－１

ｌ＝０
ｐ２ｌ ∑

Ｎ－１

ｌ＝０
ｐｌｑｌ

∑
Ｎ－１

ｌ＝０
ｐｌｑｌ ∑

Ｎ－１

ｌ＝０
ｑ２











ｌ

＞０

（１４）
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由文献［１３］可知，式（１３）表示当整体时间充分长
时，关于过程ａ（ｔ）的一步预测误差矩阵 Ｐ^ｔ ｔ－１将趋
向于一个唯一确定的正定矩阵 Ｍ。同样的，
Ｋａｌｍａｎ增益矩阵Ｋａ和估计误差矩阵 Ｐ^ｔ也趋于唯
一确定的矩阵Ｋ和Ｐ。此外，这个确定的正定矩阵
Ｐ可以实现离线计算，方便和其他估计方法比较。

结合表达式（１０），可以得到

Ｐ^ｔ＋１ ｔ＝Ａａ Ｐ^ｔ ｔ－１－
Ｐ^ｔ ｔ－１Ｈ

Ｔ
ａＨａＰ^ｔ ｔ－１

ＨａＰ^ｔ ｔ－１Ｈ
Ｔ
ａ＋σ

２[ ]
ａ
ＡＴａ＋

　σ２ｗａＢａＢ
Ｔ
ａ （１５）

达到稳态时，有 Ｐ^ｔ＋１ ｔ＝Ｐ^ｔ ｔ－１＝Ｍ，即

Ｍ＝Ａａ Ｍ－
ＭＨＴａＨａＭ
ＨａＭＨ

Ｔ
ａ＋σ

２[ ]
ａ
ＡＴａ＋σ

２
ｗａＢａＢ

Ｔ
ａ

（１６）
在解出矩阵Ｍ之后，可以得到稳态时刻的增益矩
阵和估计误差矩阵

Ｋ＝
ＭＨＴａ

ＨａＭＨ
Ｔ
ａ＋σ

２
ａ

（１７）

Ｐ＝Ｍ－
ＭＨＴａＨａＭ
ＨａＭＨ

Ｔ
ａ＋σ

２
ａ

（１８）

式（１５）等价于 Ｒｉｃｃａｔｉ方程，然而 Ｒｉｃｃａｔｉ方
程难以获得解析解。关于其数值解法可以参考文

献［１４－１５］及其相关内容。另外，也可通过计算
软件Ｍａｔｌａｂ的 ｄａｒｅ命令获得［１６］。一般取初始值

为 ａ（０）＝（０，０）Ｔ、ｂ（０）＝（０，０）Ｔ、Ｐ^ａ０ ＝
Ｒａ（０） Ｒａ（τ）

Ｒａ（τ） Ｒａ（０( )）、Ｐ^ｂ０＝ Ｒｂ（０） Ｒｂ（τ）

Ｒｂ（τ） Ｒｂ（０( )）。
４　数值仿真

本小节通过数值仿真的方式研究新估计方法

的性能。假设中继网络工作频率为 ７５０ＭＨｚ；用
户Ａ、用户Ｂ、中继 Ｃ的移动速度分别为１０ｍ／ｓ、
８ｍ／ｓ、０ｍ／ｓ；不失一般性，令分段瑞利信道和加性
高斯噪声均为单位方差，即σ２ｈ＝σ

２
ｇ＝σ

２
ｎ＝１；训练

序列长度Ｎ设定为４；两个用户发射功率相同，即
Ｐ１＝Ｐ２；仿真中的信噪比（ＳＮＲ）定义为用户发射功
率同噪声方差的比值，有ＳＮＲ＝Ｐ１／σ

２
ｎ；而参数β定

义为中继功率与发射功率的比值，有β＝Ｐｒ／Ｐ１。仿
真过程中用到的分段信道过程ｈ（ｔ）和ｇ（ｔ）均采用
文献［１７］给出的ＬＰＮＭ方法产生，单位间隔τ设定
为１０－３ｓ。参数β反映了中继Ｃ可用于协助其他用
户的能力，在仿真中从低到高分别取值０．１、０．５、１。
新估计方法的性能限来源于由式（１６）～（１８）构成
的Ｒｉｃｃａｔｉ方程，在相应参数均已给出的条件下通
过Ｍａｔｌａｂ软件的ｄａｒｅ命令得到数值解。同时，我

们取最大似然方法（ＭａｘｉｍｕｍＬｉｋｅｌｉｈｏｏｄ，ＭＬ）和新
估计方法进行对比。

图３和图４分别表现了在不同的中继功率条
件下，采用新方法估计联合信道自干扰部分 ａ（ｔ）
和传输部分 ｂ（ｔ）所能达到的性能。首先看出新
估计方法在均方误差方面要优于最大似然方法，

随着信噪比的增大，两种方法逐渐接近，并在高信

噪比阶段（约３０ｄＢ）基本重合。原因在于新方法
充分利用了由自相关函数表现出的信道先验知

识，起到了抑制噪声影响、提高估计准确度的作

用。另外，从图中发现新估计方法在信噪比不很

高时甚至会低于理论上的误差性能限。这是因为

关系式（８）假定ａ（ｔ）和 ｂ（ｔ）均为高斯随机过程。
由式（３）可知，实际上ａ（ｔ）和 ｂ（ｔ）分别对应着高
斯随机过程的平方和乘积运算，根据最大熵原理，

它们与同样均值及方差的高斯随机过程相比具有

较低的熵值，故而在一些信噪比区域能够“突破”

理论上的误差性能限。

图３　新估计方法的ＭＳＥ性能（自干扰部分）
Ｆｉｇ．３　ＭＳＥｏｆｅｓｔｉｍａｔｏｒｓ（ｓｅｌｆ－ｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ）

图４　新估计方法的ＭＳＥ性能（传输部分）
Ｆｉｇ．４　ＭＳＥｏｆｅｓｔｉｍａｔｏｒｓ（ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ）

为进一步说明新估计方法的优势，当新方法

同最大似然方法 ＭＳＥ之比小于１ｄＢ时认为两者
相同，在同样的参数β定义之下，根据图３和图４
的结果对应得到了图 ５和图 ６。由图 ５可以看

·４４１·
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出，针对自干扰部分，重合处位于 １８．５ｄＢ、２０ｄＢ
和２６ｄＢ；由图６得到，针对传输部分，重合处位于
２０ｄＢ、２２ｄＢ和２９ｄＢ处。

图５　新估计方法与ＭＬ方法的比较（自干扰部分）
Ｆｉｇ．５　ＫａｌｍａｎｅｓｔｉｍａｔｏｒｖｓＭＬ（ｓｅｌｆ－ｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ）

图６　新估计方法与ＭＬ方法的比较（传输部分）
Ｆｉｇ．６　ＫａｌｍａｎｅｓｔｉｍａｔｏｒｖｓＭＬ（ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ）

从式（１０）和式（１１）可知，基于 Ｋａｌｍａｎ滤波
器的新估计方法在计算增益Ｋａ（Ｋｂ）时，不可避免
地需要进行矩阵求逆运算。尽管在理论上，矩阵

逆的计算复杂度为Ｏ（ｎ３），而最大似然方法中的
均值运算仅为 Ｏ（ｎ）。但是由于此时 ＡＲ近似模
型的阶数 Ｌ＝２，保持着较低的量级，使得新估计
方法在性能提升方面的表现要超过计算量增加带

来的消极影响，仍然具有较强的实用价值。

５　结论

本文针对放大转发协议下双向中继网络的联

合信道估计问题，提出了一种基于Ｋａｌｍａｎ滤波器
原理的新方法。对于联合信道时域相关性，采用

ＡＲ模型进行了近似，结合接收信号，给出了具有
Ｋａｌｍａｎ形式的估计方法。随后证明了该方法的
一致收敛性，给出了误差性能限所满足的 Ｒｉｃｃａｔｉ
方程形式。仿真结果表明，该方法相比于常用的

最大似然方法，在均方误差方面具有性能优势。
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