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基于改进零多普勒导频图案的鲁棒OTFS信道估计
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摘要：针对正交时频空（OTFS）零多普勒导频图案的导频与数据在时频域非正交，且基于时延区分路径的信道

估计方法在带宽受限时易引发误码平层问题，提出了压缩零多普勒导频图案中数据符号的时延维度，通过逆辛

有限傅里叶变换将其转换为低维度时频域符号，并在频率维度将其映射到无导频索引中。随后，针对维度变化

引入的调制解调复杂度，提出将调制解调分解为数据映射与常规维度调制解调。最后，针对已有信道估计方法

鲁棒性不足问题，在贝叶斯推断完成后评估后验均值稀疏度以判断是否收敛至全局最优；若未收敛，则在超参

数的初值中引入轻微扰动并重新推断，以获得正确的收敛状态。仿真与分析结果表明，所提信道估计方法可有

效消除误码平层；使用改进后的导频图案，信道估计归一化均方误差最大降低约3 dB，在误码率为10−4时所需信

噪比最大降低约7 dB，所提调制解调方法的计算复杂度约为直接计算的
1
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。基于软件无线电平台与信道模拟器

构建的实物平台，验证了所提方法的可实现性与有效性。
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Abstract: In orthogonal time-frequency space (OTFS) systems with zero-Doppler pilot patterns, pilots and data symbols 

were non-orthogonal in the time-frequency (TF) domain. Moreover, the delay-domain path discrimination approach origi‐

nally proposed for it from an error floor under limited bandwidth. To achieve simultaneous orthogonality in both do‐

mains, the delay dimension of data symbols was compressed, converted to low-dimensional TF symbols via inverse sym‐

plectic finite Fourier transform, and mapped to pilot-free indices for orthogonal isolation. To address increased complex‐

ity from dimension changes, modulation and demodulation were decomposed into data mapping and conventional pro‐

cesses. For improved robustness in channel estimation, after Bayesian inference, the sparsity of the posterior mean was 

evaluated to check convergence. If not converged, hyperparameter initial values were perturbed and inference was re-

run. Simulation results show that error floors are eliminated by the proposed method, normalized mean square error is re‐

duced by up to 3 dB, required SNR is lowered by up to 7 dB at BER 10−4, and the computational complexity is reduced 

to about 
1
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 of direct computation. A physical verification platform using software-defined radio and channel simulator 

confirms the feasibility and effectiveness of the proposed approaches.

Key words: OTFS, pilot pattern, Bayesian inference, channel estimation

收稿日期：2026-02-26；修回日期：2026-04-11
通信作者：王昊，wanghao08@nudt.edu.cn
基金项目：国家自然科学基金资助项目（No.62171445, No.62501612, No.62301582, No.62471026, No.62221001）；中国博士后

科学基金资助项目（No.2025M774418）
Foundation Items：The National Natural Science Foundation of China (No.62171445, No.62501612, No.62301582, No.62471026, 
No.62221001), The China Postdoctoral Science Foundation (No.2025M774418)



第 6 期 赖鹏辉等：基于改进零多普勒导频图案的鲁棒OTFS信道估计

0　引言

正交频分复用（orthogonal frequency division 

multiplexing, OFDM）因其抗频率选择性衰落能力

强、易于均衡等优势，成为 5G新空口等现代通信

系统的基础技术[1]。然而，在高铁、低轨卫星等高

动态移动通信场景下，多径、多普勒效应的共同作

用引入了严重的子载波间干扰，导致OFDM性能

恶化。正交时频空 （orthogonal time frequency 

space, OTFS）调制利用信道在时延−多普勒域的稀

疏性和准静态性，展现出超越 OFDM 的传输

潜力[2]。

信道估计是实现OTFS可靠接收的关键环节。

鉴于OTFS系统通常面向复杂时变信道，采用数据

辅助方法进行信道估计，其导频图案设计对信道估

计精度、系统误码性能与频谱效率影响重大。近年

来，已涌现大量与导频图案设计相关研究。文献[3]

采用伪随机序列作为训练序列估计时延−多普勒域

的信道状态信息（channel state information, CSI），

但存在频谱效率较低、信道估计精度不足的问题。

嵌入式导频图案则在发射端的时延−多普勒域专用

资源单元插入高功率导频符号，并设置保护间隔以

隔离导频与数据之间的干扰[4-5]。然而，保护间隔

牺牲了频谱效率，且高功率导频会引发高峰均功率

比（peak-to-average power ratio, PAPR）。不同于嵌

入式导频图案，导频帧方案将传输帧划分为导频帧

和数据帧[6]，利用导频帧获取的CSI实现数据帧的

检测。在高移动场景下，信道的快时变特性会导致

导频帧与数据帧间的CSI失配，导频帧方案难以保

障传输可靠性。部分研究提出了导频与数据相互叠

加的重叠导频方案，旨在实现全频谱效率[7-8]。重

叠导频图案中导频符号分散于整个时延−多普勒

域，单个导频功率低，有助于缓解PAPR问题，其

核心挑战在于如何有效消除导频与数据间的相互干

扰。文献[9]提出的时频域导频图案在时频域插入

导频符号并进行信道估计，且具有 PAPR 低的优

点。文献[10]提出的零多普勒导频图案在零多普勒

维度等间隔嵌入特殊构造的导频符号：一方面，导

频与数据在时延−多普勒域保持正交，提升了系统

的误码性能；另一方面，导频在时频域呈现与时频

域导频图案相同的梳状结构，能够沿用已有时频域

信道估计方法。

基于上述导频图案，匹配滤波法[3]、阈值检测

法[4-5]、最大似然法[6]、深度学习法[11-13]、多重信号

分类（multiple signal classification, MUSIC）法[9]、

离网稀疏贝叶斯推断（off-grid sparse Bayesian in‐

ference, OGSBI）[10]等方法常被用于CSI提取。然

而，近年来的研究发现，OTFS信号帧的有限带宽

与时长导致实际系统的时延与多普勒分辨率有限，

物理信道的连续时延、多普勒偏移往往无法精确落

在离散的时延多普勒网格上（即“离网”效

应）[14]。这种失配不仅削弱了信道的稀疏性，还

对现有的信道估计方法提出了严峻挑战。为此，文

献[15-17]将嵌入式导频图案中导频符号在时延−多
普勒域的输入输出关系建模为包含时延、多普勒

分量的特征矩阵与包含路径增益的稀疏向量的乘

积，并使用 OGSBI 算法[18]或其变种估计信道参

数。时频域导频图案与零多普勒导频图案的导频

符号在时频域呈梳状结构，可在时频域进行信道

估计，天然适配“离网”效应：文献[9]使用时频

域导频图案并结合MUSIC算法进行OTFS信道估

计；文献[10]使用零多普勒导频图案，依次利用

OGSBI 算法、Fitz 算法及最小二乘法估计信道的

时延、多普勒和路径增益，克服了由多径信号相

关性引起的MUSIC算法性能退化问题。然而，零

多普勒导频图案的导频、数据在时频域不具正交

性，信道估计受数据干扰程度高。此外，当信号

带宽受限、时延分辨率不足，且信道中存在相近

时延的多径分量时，不同路径的多普勒频移差异

将引发多径信号间的相干抵消，文献[10]中的信道

估计可靠性难以保证。

针对零多普勒导频图案中导频与数据符号在时

频域非正交，以及现有信道估计方法在带宽受限条

件下鲁棒性不足的问题，本文提出一种改进的零多

普勒导频图案，其导频与数据在时延−多普勒域和

时频域均保持正交，并在此基础上设计了一种在时

频域执行的、能够适应更广泛信道条件的鲁棒信道

估计方法。本文的主要贡献介绍如下。

（1）通过压缩数据符号维度，设计了一种导频

与数据在时延−多普勒域和时频域均正交的改进零

多普勒导频图案，信道估计归一化均方误差（nor‐

malized mean square error, NMSE）最高可降低约

3 dB，在误码率为10−4时最多节省信噪比（signal-

to-noise ratio, SNR）约7 dB。

（2）针对现有基于零多普勒导频图案的信道估
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计方法在带宽受限场景中难以通过时延区分传输路

径的问题，提出了一种在时频域进行，通过时延、

多普勒两个维度区分传输路径的信道估计架构；同

时在贝叶斯推断中引入基于后验均值稀疏性评估全

局收敛性的推断重启机制，在所有预设仿真场景中

均未出现误码平层。

（3）针对使用导频图案的调制解调过程因维度

变换引入的额外复杂度，提出了一种低复杂度的调

制解调实现方案，同时推导了其复杂度上界，计算

复杂度约为直接计算方法的
1
15

。

本文方法的可实现性与仿真的有效性已通过基

于软件定义无线电（software defined radio, SDR）

和信道模拟器的实物平台验证。

1　OTFS信号模型

设 OTFS 信号帧持续时长为 NT、占用带宽为

MΔf，其中N和M分别表示多普勒维度和时延维度

符号数，T表示符号持续时间，Δf =
1
T
表示子载波

间隔。发射端首先将导频符号矩阵Xp ∈ CM × N叠加

至数据符号矩阵Xd ∈ CM × N，则生成发送符号矩阵

可表示为：

X = Xd + Xp (1)

其中，X、Xd、Xp的第 l行、第k列元素分别对应时

延维度索引为 l、多普勒维度索引为 k的时延−多普

勒域符号，且 k ∈ IN,l ∈ IM,IN ≜ { 0,1,…,N - 1 }表

示包含N个连续整数的索引集合。这种叠加方式可

适配多种导频图案，其中部分导频图案中数据与导

频在时延−多普勒域重叠[7-8,19]，其他方案[4,15,17]中

二者正交。将导频、数据符号的功率比定义为：

η =
σ 2

p

σ 2
d

(2)

其中：

σ 2
p =

1
MN  Xp

2

σ 2
d =

1
MN

 Xd

2
(3)

分别表示导频、数据符号的平均功率，运算符 ⋅
表示矩阵或向量中所有元素的平方和。然后，发送

符号矩阵X经逆辛有限傅里叶逆变换（inverse sym‐

plectic finite Fourier transform, ISFFT）转换为时频

域符号矩阵XTF ∈ CM × N，其第m行、第n列元素对

应频率索引为m、时间索引为n的时频域符号，且

n ∈ IN,m ∈ IM。ISFFT过程为：

XTF = FM XF †
N (4)

其中，FM 表示 M 点归一化离散傅里叶变换（dis‐

crete Fourier transform, DFT）矩阵，(⋅)†表示共轭转

置。随后，采用海森堡变换生成时域采样序列，设

采样周期为
T
M
，则海森堡变换过程为：

s = vec (GtxF †
M XTF ) (5)

其中，Gtx ∈ CM × M为对发射脉冲波形gtx ( t )进行以

T
M

间隔采样得到的对角阵，vec (⋅)表示将矩阵逐

列堆叠成单个列向量。由于 FM 是一个酉矩阵，

将式(4)代入式(5)，生成时域采样序列过程可以简

化为[20-21]：

s = vec (Gtx XF †
N ) (6)

最后，时域采样序列 s经数模转换生成模拟波

形 s (t )并送入信道传输。

无线信道的时延−多普勒域冲激响应为：

H (τ,ν ) = ∑
i = 0

P - 1

hiδ ( )τ - τi δ (ν - νi ) (7)

其中，hi、τi ∈ (0,τmax )和 νi ∈ (-νmax,νmax )分别表示

第 i条路径的增益、时延偏移和多普勒频移，τmax

和 νmax分别代表所有路径中的最大时延和最大多普

勒，P为传播路径数。信号经信道传输后，接收到

的时域波形为：

r ( t ) = ∑
i = 0

P - 1

hie
-j2πνiτi s (t - τi )ej2πνit + w ( t ) (8)

其中，w ( t ) 为服从 CN (0,σ 2
w ) 分布的复高斯白

噪声。

在接收端，时域波形 r ( t )通过模数转换生成时

域采样序列 r ∈ CMN，其中采样周期仍设为
T
M
。随

后，对 r进行维格纳变换，即先将接收采样序列 r

矩阵化为 R ∈ CM × N，其中 R [ l,n ] = r [ nM + l ]且

n ∈ IN,l ∈ IM；然后对R经脉冲成形后逐列进行M

点DFT，得到时频域采样矩阵为：

YTF = FMGrx R ∈ CM × N (9)

其中，Grx ∈ CM × M为对接收脉冲波形grx ( t )按照采

样间隔
T
M

进行均匀采样得到的对角阵。通过对时

频域采样矩阵YTF施加SFFT，可以得到时延−多普

··192



第 6 期 赖鹏辉等：基于改进零多普勒导频图案的鲁棒OTFS信道估计

勒域采样矩阵，其中SFFT过程为：

Y = F †
MYTFFN (10)

与调制相同，将式(9)代入式(10)，获取时延−
多普勒域采样矩阵，过程可以简化为：

Y = Grx RFN (11)

2　改进零多普勒导频图案及其调制解调

本节先介绍本文导频图案，随后给出相应的低

复杂度调制解调实现方法。

2.1　改进零多普勒导频图案

针对传统的嵌入式导频PAPR高、频谱效率低

的问题，文献[6]提出在时频域插入导频，在时延−
多普勒域插入数据。零多普勒导频图案与本文导频

图案如图 1所示。文献[10]提出的零多普勒导频图

案在图 1(a)所示位置等间隔插入L个经特殊设计的

导频符号，可使导频在时频域呈如图1(b)所示的梳

状结构。零多普勒导频图案中数据、导频在时延−
多普勒域正交，既缓和了导频对数据的干扰，又避

免了过大的频谱效率损失。然而，由图1(b)可以看

出，部署在时延−多普勒域的调制数据经过 ISFFT

后，所得时频域混合数据将扩散至整个时频域，其

对导频符号的干扰难以彻底消除。本文对零多普勒

导频图案进行改进，使导频与数据在时延−多普勒

域和时频域中均保持正交。

由图1(c)可以看出，本文导频图案的导频部署

方法与零多普勒导频图案相同，即在零多普勒维度

等间距放置L个幅度为 Ep 的导频符号，导频符号

矩阵Xp中非零元素所在位置为：

P = {(l,k ) | k = 0, l = l0 +
M
L
IL} (12)

其中，l0为导频符号占用的时延维度第一个索引，

且 L ∈ Z,
M
L
∈ Z。相邻导频符号之间相位差Δψ满

足LΔψ ∈ 2πIL。导频符号矩阵Xp中元素为：

Xp[ l,k ] =

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

Ep e
j( )ψ0 +

1
M ( )l - l0 LΔψ

, ( )l,k ∈ P
0, ( )l,k ∉ P

   (13)

其中，ψ0 为时延维度第一个导频符号的相位，且

l ∈ IM,k ∈ IN。根据文献[10]中定理1，导频符号经

OTFS调制得到的时域采样序列 sp中元素为：

sp[nM + l ] = ∑
j = 0

M
L
- 1

aj g tx[ l ]e
j2π

mjl

M ,l ∈ IM,n ∈ IN  (14)

其中，mj ∈ IM表示导频在频域占用的第 j个索引，

aj ∈ C为第 j个被占用的频域索引对应的信号幅度。

mj和aj可分别表示为：

mj =
ΔψL
2π

+ jL

aj ≜ L2 Ep

NM
ejψ0e

-j2πl0
m

M , j ∈ IM
L

(15)

0

:0++8
0/;2

;0<A

;0<A

85
<A

85
<A

0

0

:0++8
+D;2

;@<A

;@<A

,83
<A

,83
<A

L

L

+D;2 0/;2
:0++8:0++8

0

N−1

N−1

M−1

M−1
(a) 4,83+8='�;@−,83B�

� � � � � � � � �
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L
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L

�M
L

图 1　零多普勒导频图案与本文导频图案
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由图1(c)可知，与零多普勒导频图案不同的是，

本文导频图案中数据符号在时延维度被压缩了
M
L
个索

引。令本文方法中数据符号矩阵为X′ ∈ C( )M - M
L

× N
，

且为防止导频对数据的干扰，当 (l′,0) ∈ P时令

X′[ l′,0 ] = 0，其中 l′ ∈ I
M -

M
L

。则可调制数据的时

延−多普勒域索引集为：

D =
ì
í
î

ïï
ïï(l′,k ) | l′ ∈ I

M - M
L

,k ∈ IN, (l′,0) ∉ Pü
ý
þ

ïï
ïï

(16)

由式(12)、式(16)和图1(c)可以看出，本文导频

图案的数据、导频在时延−多普勒域正交。相比零

多普勒导频图案，本文导频图案频谱效率降低了
1
L
。

为使导频、数据在时频域也正交，先按如下方

式对矩阵为X′施加维度为 (M - M
L ) × N的 ISFFT，

获得维度压缩后的时频域数据符号矩阵：

X ′TF = F
M -

M
L

X′F †
N ∈ C( )M - M

L
× N

(17)

随后，构造维度为 M × N 的数据符号矩阵

XTF：对任意 j ∈ IM
L

，令XTF [ mj,: ] = 0，并将X ′TF中

元素按频率索引的顺序填充至 XTF 的其余 M - M
L

行。最后，对XTF施加式(5)所示的海森堡变换，即

可生成数据符号对应的时域采样序列 sd。上述过程

可以写为：

sd = vec (GtxF †

M - M
L

,M
X ′TF ) (18)

其中，矩阵F
M - M

L
,M
∈ C( )M - M

L
× M

表示从M点DFT

矩阵中选取 M - M
L

行所构成的子矩阵，其中元

素为：

F
M - M

L
,M
[ i + jL,:] ≜ FM[d [ i ] + jL,:] (19)

其中，i ∈ IL - 1, j ∈ IM
L

；d为由 IL内所有非导频频

率索引组成向量，定义为：

d ≜ [ 0,1,⋯,m0 - 1,m0 + 1,m0 + 2,⋯,L - 1] (20)

其中，m0为IL范围内的第一个导频频率索引。

2.2　低复杂度调制解调

基于本文导频图案，使用直接计算的方法进行

调制解调，发射端需要分别生成时域数据序列和时

域导频序列，随后将它们叠加生成时域发送序列。

时域导频序列可以根据式(14)生成，时域数据序列

可以根据式(17)、式(18)生成。与传统OTFS调制方

法相比，本文实现方法增加了式(14)所示的时域导

频序列生成步骤。而且，式(18)中的F †

M - M
L

,M
F

M - M
L

无法像式(5)中的F †
MFM一样被消去，复杂度有所增

加。除此之外，M - M
L
通常不是2的整数幂，计算

F †

M - M
L

,M
F

M - M
L

无法使用快速傅里叶变换算法降低

计算复杂度，直接计算F †

M - M
L

,M
F

M - M
L

X′需要的复

数乘法器个数为 (M - M
L ) 2

N + (M - M
L ) MN。相

似的原因导致解调端复杂度也有所增加。

为降低调制复杂度，将调制过程分解为数据映

射和常规维度调制两个步骤。首先，将数据符号矩

阵X′映射至一个等效数据符号矩阵Xd ∈ CM × N，映

射方法为：

Xd = TX′ (21)

其中，T ∈ CM × ( )M - M
L 为映射矩阵，表达式为：

T = F †

M - M
L

,M
F

M - M
L

(22)

由式(22)可知，映射矩阵T与数据符号不相关，

可提前计算。之后，进行常规维度调制。具体来

说，先根据式(1)将通过式(13)得到的导频符号矩阵

Xp与通过式(21)得到的等效数据符号矩阵Xd叠加，

获得发送符号矩阵 X；最后，按照式(6)对 X 进行

OTFS调制，生成发送时域采样序列。

同样，解调过程也可以分解为常规维度解调

与解映射两个步骤。首先，根据式(11)对时域采样

序列进行常规维度解调，得到时延−多普勒域采样

矩阵 Y；同时进行信道估计。随后，根据信道估

计结果对 Y进行数据检测，获得等效数据符号矩

阵Xd的估计值 X̂d。最后，数据符号矩阵X′的估计

值可以按照最小二乘法准则，通过如下解映射方

式获取：

X′ = (T †T )-1
T † X̂d = T † X̂d (23)

为说明本文方法的复杂度，首先给出定理 1，
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说明映射矩阵T中元素的非零元素个数的上界。

定理1 式(22)中矩阵T的非0元素个数存在上

界，即：

 T
0
≤ 1

L
M (M - L) - L + 1 (24)

证明 见附录1。

因此，本文调制方法的步骤式(21)中需要的复

数乘法器数最多为 ( M
L
- 1) MN - ( M

L
- 2) N，本文

解调方法的步骤式(23)中需要的复数乘法器数最多

为(M - M
L ) MN

L
- ( M

L
- 1) N。

3　本文信道估计

文献[10]基于滤波器组从接收信号中提取零多

普勒导频图案各个导频索引对应的时域接收信号，

随后利用不同的时延区分不同的传输路径。当信号

带宽受限时，时延分辨率受限，传输路径难以通过

单一的时延维度区分。除此之外，基于滤波器组的

时域信号处理方法需要处理的采样序列维度为

MMN
L

，处理复杂度高。本节首先给出在时频域进

行的低维预处理步骤，之后给出在时延、多普勒

两个维度区分传输路径的鲁棒信道估计方法。

3.1　信号预处理

使用本文导频图案时，接收端时域采样序列可

以重新写为：

r = rp + rd + w (25)

其中，rp为采样序列中受导频影响的部分，rd为采

样序列中受数据影响的部分，w为高斯白噪声采样

序列。根据式(8)和式(14)，序列 rp中第nM + l个元

素可以表示为：

rp[nM + l ] =

∑
i = 0

P - 1∑
= 0

M
L
- 1

hie
-j2πνiτiaje

j2πmj( )l
M
- τiΔf + νinT +

νilT
M g tx( )lT

M
- τi

l ∈ IM, n ∈ IN (26) 

对接收信号施加式(9)所示的维格纳变换，得

到的时频域采样矩阵可以表示为：

YTF = Y p
TF + Y d

TF + WTF (27)

其中，Y p
TF为时频域采样矩阵中受导频影响的部分，

Y d
TF 为时频域采样矩阵中受数据影响的部分，WTF

为时频域噪声。根据式(9)，得到Y p
TF的第m行、第

n列元素可以表示为：

Y p
TF[m,n] = ∑

l = 0

M - 1

rp[nM + l ] g *
rx( lT

M )e
-j2π

ml
M =

∑
i = 0

P - 1∑
j = 0

M
L
- 1

e
-j2πmjΔfτiej2πnTνihiajϕ[ ]i,mj - m (28)

其中，m ∈ IM, n ∈ IN，运算符(⋅)*表示复共轭，且：

ϕ[ i,mj - m] ≜
   e-j2πνiτi∑

l = 0

M - 1

g tx( )lT
M
- τi g *

rx( lT
M )e

j2πl
mj - m + νiT

M (29)

其中， j ∈ IM
L

, i ∈ IP。将Y p
TF 的第mj 行、第 n列元

素归一化，定义观测向量yp
TF ∈ C

MN
L 中元素为：

yp
TF

é
ë
êêêê j +

nM
L

ù
û
úúúú ≜ 1

|| aj

a*
j Y

p
TF[mj,n] (30)

其中，j ∈ IM
L

, n ∈ IN。可见，yp
TF 中元素个数为文

献[10]中需要处理的时域采样序列的
1
M
。当 mj -

m ≠ 0时，有ϕ [ i,mj - m ]→ 0。因此，根据式(28)、

式(29)，将式(30)改写为：

yp
TF = A(ν,τ )h + w͂ (31)

其中，时延偏移向量τ ≜ [ τ0,τ1,…,τP - 1 ]T，多普勒频

移向量ν ≜ [ ν0,ν1,…,νP - 1 ]T，合成噪声 w͂中元素为：

w͂ [ j + nL] ≜ 1

|| aj

a*
j Y

d
TF[mj,n] +

1

|| aj

a*
j WTF[mj,n](32)

其中，j ∈ IM
L

, n ∈ IN。观测矩阵A ∈ CMN
L

× P
和等效

路径增益向量h ∈ CP中元素分别为：

A é
ë
êêêê j +

nM
L

,iù
û
úúúú = e

-j2πmjΔfτiej2πnTνi

h[ i ] = hiϕ[ i,0] ,j ∈ IM
L

, n ∈ IN, i ∈ IP
(33)

3.2　本文信道估计

本节首先将时延、多普勒估计建模为稀疏贝叶

斯推断模型，随后给出本文贝叶斯推断方法。

3.2.1　信道估计模型

分别在多普勒维度区间[-νmax,νmax ]、时延维度

区间[ 0,τmax ]以等间隔
2νmax

Nν

、
τmax

Mτ

采样，构造一个

二维虚拟采样网格。定义虚拟多普勒向量 ν̄ ∈ RNν
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和虚拟时延向量 τ̄ ∈ RMτ，其中元素为：

ν̄ [ k′] =
1
Nν

νmax(k′ -
Nν

2 ) , k′ ∈ INν

τ̄ [ l′] =
1

Mτ

τmaxl′, l′ ∈ IMτ
(34)

将观测模型式(33)转化为如式(35)所示的回归

模型，即：

yp
TF = Ā( ν̄,τ̄ ) h̄ + w͂ (35)

其中，Ā ∈ CMN
L

× MτNν为特征矩阵，且其中元素为：

Ᾱ é
ë
êêêê j +

nM
L

,k′M + l′ù
û
úúúú = e

-j2πmjΔfτ̄ [ ]l′ ej2πnTν̄ [ ]k′ (36)

其 中 ， j ∈ IM
L

, n ∈ IN, k′ ∈ INν
, l′ ∈ IMτ

。 h̄ ∈ CMτNν

是一个仅有P个非零元素的稀疏向量，其中元素由

以下稀疏映射决定：

h̄[ k′M + l′] =
ì
í
î

ïï
ïï

h [ i ] , τ̄ [ ]l′ = τi,ν̄ [ ]k′ = νi

0, 其他
(37)

其中，k′ ∈ INν
, l′ ∈ IMτ

, i ∈ IP。采用一阶泰勒展开

将特征矩阵的离网部分与网格内部分解耦，则回归

模型式(35)可以重写为：

yp
TF = Φ̄h̄ + O (κ ) + O ( ι) (38)

其中，ι ∈ RMτ为离网时延偏移，κ ∈ RNν为离网多

普勒频偏。假设κ和 ι中的元素服从如式(39)所示的

均匀分布：

κ [ k′] ∈ U
é

ë
êêêê - 1

2
νmax

Nν

,
1
2
νmax

Nν

ù

û
úúúú , k′ ∈ INν

ι [ l′] ∈ U
é

ë
êêêê - 1

2
τmax

Mτ

,
1
2
τmax

Mτ

ù

û
úúúú , l′ ∈ IMτ

(39)

那么包含离网成分的特征矩阵Φ̄ ∈ CMN
L

× MτNν为：

Φ̄ = Ᾱ( τ̄,ν̄ ) + Β̄ ( τ̄,ν̄ )diag{κ} + C̄ ( τ̄,ν̄ )diag{ι}(40)

其中，B̄ ∈ CMN
L

× MτNν和C̄ ∈ CMN
L

× MτNν中元素分别为：

Β̄ é
ë
êêêê ù

û
úúúúj +

nM
L

,k′M + l′ =
∂Ᾱ é

ë
êêêê ù

û
úúúúj +

nM
L

,k′M + l′

∂ν̄ [ ]k′
=

j2πnTe
-j2πmjΔfτ̄ [ ]l′ ej2πnTν̄ [ ]k′

C̄ é
ë
êêêê j +

nM
L

,k′M + l′ù
û
úúúú =

∂Ᾱ é
ë
êêêê ù

û
úúúúj +

nM
L

,k′M + l′

∂τ̄ [ ]l′
=

-j2πmjΔfe
-j2πmjΔfτ̄ [ ]l′ ej2πnTν̄ [ ]k′

j ∈ IM
L

, n ∈ IN, k′ ∈ INν
, l′ ∈ IMτ

(41)

根据式(35)，将稀疏向量 h̄的稀疏诱导先验建

模为服从拉普拉斯分布的两级分层先验结构：

p ( h̄ |α ) = CN ( h̄ | 0MτNν
,Λ)

p (α | ρ ) = ∏
k′ = 0

Nν - 1 ∏
l′ = 0

Mτ - 1

Γ (α [ k′M + l′]| 1,ρ) (42)

其中，Λ = diag { α }，α ∈ RMτNν
+ 控制 h̄ 的稀疏度，

diag { α }表示以 α为对角元素的对角阵；ρ > 0为

固定根参数。假设合成噪声 w͂服从循环对称高斯分

布，且其噪声精度α0服从Gamma超先验，则：

p (α0 ; c,d ) = Γ (α0|c,d ) (43)

其中，固定根参数 c,d → 0。从式 (29)、式 (33)、

式 (37) 可 知 ， 稀 疏 向 量 h̄ 除 与 路 径 增 益

h ≜ [ h0,h1,…,hP - 1 ]T 相关外，还受成形脉冲 gtx (·)

和 g *
rx (·)的影响。因此，为实现路径增益估计，根

据式(26)将 rp重新写为：

rp = Θ (τ,ν )h (44)

其中，Θ ∈ CMN × P。Θ中元素可以表示为：

Θ [nM + l,i ] =

    ∑
j = 0

M
L
- 1

e-j2πνiτiaje
j2πmjΔf ( )lT

M
- τi

e
j2πνiT ( )n +

l
M g tx( )lT

M
- τi

l ∈ IM, n ∈ IN, i ∈ IP (45) 

3.2.2　本文贝叶斯推断

根据构建的信道估计模型，时延、多普勒估计

可分解为稀疏信道向量 h̄和离网参数κ、ι的估计，最

优估计可以通过最大化后验概率p ( h̄,α,α0,κ,ι | yp
TF )获

得。然而，特征矩阵 Φ̄涉及非线性耦合的未知变量

κ和 ι；同时，未知变量α、α0涉及先验分布，后验

概率 p ( h̄,α,α0,κ,ι | yp
TF )难以直接计算。贝叶斯准则

按如下方式分解后验概率，即：

p ( h̄,α,α0,κ,ι | yp
TF ) =

          p ( h̄ | yp
TF ,α,α0,κ,ι,h̄) p (α,α0,κ,ι | yp

TF ) (46)

多数研究使用OGSBI按照如下过程迭代实现

参数估计：首先，给定超参数α、α0、κ、ι，计算

条件后验分布p ( h̄ | yp
TF ,α,α0,κ,ι,h̄)；然后，通过最大

化 p (α,α0,κ,ι | yp
TF )并利用期望最大化思想更新超参

数α、α0、κ、ι，相应地更新条件后验分布；当迭
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代次数达到预设最大值或超参数变化小于预设门限

后迭代停止。由于多参数耦合，传统OGSBI过程

收敛慢，并且存在收敛到局部最优解的风险。

为减少迭代次数并且避免收敛至局部最优解，

本文对传统OGSBI算法流程进行优化，提出一种

快速全局贝叶斯推断方法。本文方法的主要思想是

在迭代过程中估计与虚拟采样网格整数部分相关的

超参数 α，迭代收敛后判断是否收敛到全局最优

解，若收敛至全局最优解则停止迭代，并根据α的

估计值按照最大似然准则估计与虚拟采样网格小数

部分相关的超参数κ、ι，随后按照最小二乘法准则

估计等效路径增益h；否则会给初始值添加一个微

小的扰动，进行新一轮迭代。具体来说，在初始化

超 参 数 α = E | Ᾱ† yp
TF |

2
、 α0 =

ε

E yp
TF

、 ε = 100、

κ = 0MνNτ
、 ι = 0MνNτ

和路径数 P 后（当 P 未知时，

可把P设置为比实际传输路径数稍大的值[10]），按

照以下步骤进行参数估计。

步骤 1 根据当前超参数 α、α0、κ、ι计算条

件后验分布。具体地，假设稀疏矩阵 h̄的后验分布

服从如式(47)所示的复高斯分布：

p ( h̄ | yp
TF ,α,α0,κ,ι) = CN ( h̄ | μ,Σ ) (47)

其后验均值μ和方差Σ的计算式分别为：

Σ = (α0Φ̄
†Φ̄ + Λ-1 )-1

μ = α0ΣΦ̄
† yp

TF

(48)

步骤2 更新超参数α和α0，更新方式为：

α [ k′M + l′] =
1 + 4ρ || μ [ ]k′M + l′

2
+ 4ρ || Σ [ ]k′M + l′,k′M + l′

2 - 1

2ρ
, k′ ∈ INν

, l′ ∈ IMτ
(49) 

α0 =
M + Lc - L

E yp
TF - Φ̄μ 2

L + dL
(50)

步骤 3 判断此时是否收敛，如果收敛，转到

步骤4；如果没有收敛，转到步骤1。由时延−多普

勒信道的稀疏性可知，如果收敛至全局最优解，当

前超参数α中存在有限的极大值点，且其索引对应

的后验均值绝对值必然远大于其他索引。因此，收

敛判决的具体方式可以为：首先，在超参数

Ψ ∈ CNν × Mτ 中搜索 P 个最大的极大值点，其中

Ψ [ k′,l′ ] = α [ k′M + l′ ]且  k′ ∈ INν
, l′ ∈ IMτ

，设它们

在Ψ中的索引分别为 k̂ ∈ ZP和 l̂ ∈ ZP；随后，判断

μ中元素是否满足：

∑
i = 0

P - 1|
| μ ( k̂ [ i ]M + l̂ [ i ] ) ||2 > σ  μ (51)

其中，σ为归一化判决门限，后续仿真选择 σ =

0.15。如果式(51)成立，则认为此轮迭代已经收敛

至全局最优解附近，转到步骤4；否则，将超参数

α按如式(52)所示方式叠加一个轻微的抖动，即：

α = E | Ᾱ† yp
TF |

2
+ z (52)

其中， z 为与 α 长度相同的伪随机人工噪声且

 z
2

 α 2
→ 0，运算符E表示期望；最后，转到步骤1

进入新一轮迭代。

步骤 4 估计离网参数κ、ι。按照最大似然准

则，离网时延、离网多普勒估计方式分别为：

κ = arg min{κT Pκκ - 2g T
κ κ} = P -1

κ gκ

ι = arg min{ιT P ιι - 2g T
ι ι} = P -1

ι gι (53)

其中：

Pκ = ℜ{( B̄† B̄) *⊙( μμ† + Σ )}
gκ = ℜ{diag{μ} B̄†( yp

TF - Āμ - C̄diag{ι}μ)} -
         ℜ{diag{B̄† ĀΣ}} (54)

Pι = ℜ{(C̄ †C̄ ) *⊙( μμ† + Σ )}
gι = ℜ{diag{μ}C̄ †( yp

TF - Āμ - Β̄diag{κ}μ)} -
        ℜ{diag{C̄ † ĀΣ}} (55)

其中，运算符⊙表示哈达玛积，ℜ表示复数的

实部。

步骤5 输出时延、多普勒的估计值为：

τ̂ [ i ] = τ̄ [ l̂ [ i ] ] + ι [ l̂ [ i ] ]
ν̂ [ i ] = ν̄ [ k̂ [ i ] ] + κ [ k̂ [ i ] ] , i ∈ IP

(56)

随后将 τ̂、ν̂代入式(45)，得到Θ的估计值 Θ̂，

最后根据最小二乘法准则可得路径增益估计值为

ĥ = (Θ̂†Θ̂)-1
Θ̂†。

4　性能分析

本节首先评估本文方法的复杂度，随后仿真分

析本文方法的信道估计、NMSE和误码性能，最后

··197



通 信 学 报 第 47 卷 

给出实物平台验证结果。

在未特殊说明的情况下，本文采用 3GPP TR 

38.811建议的NTN-TDL-A信道（含有服从瑞利分布

的3条散射路径，传输时延分别为0 ns、216.22 ns、

568.32 ns）[22]，各时延抽头的多普勒频移通过

Jake’s模型生成，地球半径、卫星高度、仰角、卫

星速度以及用户设备移动方向参考文献[23]的表 III

设置。终端速度 v = 1 Ma或 v = 0.5 Ma，载波频率

fc = 20 GHz，N = 16，M = 64，映射方式为QPSK，

子载波间隔Δf = 120 kHz或Δf = 60 kHz，相应的时

延分辨率为130.208 3 ns、260.416 6 ns。可见当Δf =

60 kHz时带宽受限，第一、第二条传输路径的传输

时延差小于时延分辨率。发射脉冲成形函数 gtx(·)
为矩形，接收脉冲成形函数 grx(·)为升余弦。信道

编码为约束长度 7、码率
1
2
的卷积编码器（生成多

项式[133,171]8），并搭配分组大小为 8 192符号的

伪随机比特交织器。导频符号数量L = 8，贝叶斯推

断最大迭代次数为 500。为公平对比，所有方案遵

循文献[6]约束条件：每个OTFS信号帧的总功率保

持一致，信噪比定义为SNR =
σ 2

p + σ 2
d

σ 2
w

 ，NMSE定

义为NMSE =
 He - Ĥe

2

 He

2
。

用于对比的方法有：文献[4]提出的嵌入式导

频图案和基于门限判决的信道估计方法，包括完全

导频间隔和简化导频间隔方案；文献[10]提出的零

多普勒导频图案和本文信道估计方法；本文导频图

案和文献[10]提出的信道估计方法；本文导频图案

和文献[15-17]提出的信道估计方法。

4.1　复杂度分析

表1给出了本文方法迭代运算（如式(48)~式(50)

所示）主要计算步骤所需的复数乘法器个数，表2

对比了本文方法、文献[15-17]和文献[10]信道估计

单次迭代需要的复数乘法器个数。按照仿真预设参

数，本文方法单次迭代所需的乘法器数量低于文献

[15-17]，与文献[10]相近。

表3给出了使用本文方法、文献[10]和文献[15-17]

信道估计方法中贝叶斯推断收敛时的平均迭代次数，

其中参数1~4中子载波间隔设置为Δf = 120 kHz，参

数5~8中Δf = 60 kHz；参数1、3、5、7中终端速度

设置为 v = 1 Ma，参数 2、4、6、8 中 v = 0.5 Ma；

参数 1、2、5、6 中导频、数据符号的功率比 η =

-10 dB，参数3、4、7、8中η = 0 dB。从表3可以看

出，本文方法所需的迭代次数始终低于文献[15-17]，

但是高于文献[10]（本文方法迭代次数为文献[10]

的1.5~3.4倍）。针对本文方法迭代次数不确定的问

题，为避免信道估计陷入死循环，在系统实现中可

预设一个合理的最大迭代次数，当迭代次数超过该

阈值时，无论是否收敛均强制终止迭代过程。  

表4对比了文献[4]常规导频、本文导频配合调

制解调方法，以及本文导频配合直接计算3种方法

的复数乘法器数量。由表4可以看出，采用本文导

频图案虽使调制解调复杂度有所增加，但较直接计

算方法有显著的降低；依据预设仿真参数，新增计

算复杂度约为直接计算方法的
1

15
。

  表1　不同操作信道估计单次迭代需要的复数乘法器个数

操作

Φ†Φ

Λ-1,ΣΦ† yp
TF

(α0Φ
†Φ + Λ-1 )-1

Φ† yp
TF,Φ̄μ

 yp
TF - Φ̄μ 2

| Σ [ k′M + l′,k′M + l′] |
2
, | μ [ k′M +

l′] |
2
, k′ ∈ INν

, l′ ∈ IMτ

复数乘法器个数

1
L

MNM 2
τ N 2

ν

MτNν

2
3

M 3
τ N 3

ν

1
L

MNMτNν

1
2L

MN

1
2

MτNν

  表2　不同方法信道估计单次迭代需要的复数乘法器个数

方法

文献[10]

文献[15-17]

本文方法

复数乘法器个数

2
3

M 3
τ +

2
L

MM 2
τ + ( 2

L
Mτ +

1
2L

+
1
L

P ) MMN +

( 1
2

Mτ + P2 + P ) MN +
1
L (2Mτ + 1) MP +

2
3

P3 + 2P2 + 1

1
L

MNM 2
τ N 2

ν +
2
3

M 3
τ N 3

ν + ( 2
L

MN + 3) MτNν +

1
L

MN + 3P3 + 2P2 + ( 9
2

+
1
L

MN ) P

1
L

MNM 2
τ N 2

ν +
2
3

M 3
τ N 3

ν +

( 2
L

MN + 3) MτNν +
1

2L
MN + P
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4.2　PAPR分析

本文导频图案的 PAPR 性能评估如图 2 所示，

其中导频数据功率比为η = 0 dB。可见，本文导频

图案的性能明显优于嵌入式导频图案，虽稍不及零

多普勒导频图案，但与之相差甚微。

4.3　信道估计性能分析

信道估计NMSE性能评估如图3所示。平均信

道估计NMSE定义为进行400次蒙特卡罗仿真获得

的信道估计NMSE平均值。首先，采用本文信道估

计方法，对比使用本文导频图案和文献[10]导频图

案时获得的平均信道估计 NMSE。由图 3 可以看

出，在所有预设场景中，采用本文导频图案的平均信

道估计NMSE均有所降低，降低幅度最多可达3 dB。

然后，采用本文导频图案，可以发现，当 Δf =

120 kHz时，时延分辨率未受限，文献[10]的信道

估计方法未失效且 NMSE 最低；当 Δf = 60 kHz，

时延分辨率受限，文献[10]的信道估计方法优势

不明显，尤其是当终端速度 v = 1 Ma时（图 3(e)、

图 3(g)），平均信道估计NMSE接近 0 dB，表明信

道估计已经完全失效。相反，本文信道估计方法在

所有预设场景均能保持较好的鲁棒性，且相较于文

献[15-17]中的信道估计方法，NMSE更低；文献[4]

中的信道估计方法始终保持较高的NMSE。

图 4 对比了本文信道估计方法与现有方法的

信道估计 NMSE 累积分布函数（cumulative distri‐

bution function, CDF），其中纵坐标表示信道估计

NMSE大于横坐标所示门限 χ的概率，SNR设置为

20 dB。本文信道估计、文献[10]和文献[15-17]方

法采用本文导频图案，文献[4]方法使用嵌入式导

频图案。由图 4 可以看出，当 Δf = 60 kHz 且 v =

1 Ma时，采用文献[10]方法的信道估计NMSE > 0 dB

的概率约为60%，信道估计失效。采用文献[15-17]

方法的信道估计 NMSE 上限始终高于本文方法。

本文信道估计失效概率在所有方法中最低，其中

NMSE < -5 dB的概率在所有预设参数中均趋于 0。

信道估计失效会导致连续误码的出现，而有限码

长的信道编码对这种连续误码是无能为力的。因此，

本文信道估计方法更具实用性和鲁棒性。文献[4]方

法的信道估计NMSE近似服从高斯分布，但其均

值始终较高。

4.4　误码性能分析

误码性能分析如图5所示。首先，相较于文献[10]

的零多普勒导频图案，采用本文导频图案的误码性

能在所有预设仿真参数下均有所提升。具体而言，

由图 5(f)可以看出，当误码率为 10-4时，SNR最多

可节省约7 dB。基于本文导频图案，对比不同的信

道估计方法，可以得到如下结果。①本文信道估计

方法适用于所有预设场景；反之，文献[10]的信

道估计方法在Δf = 60 kHz、终端速度 v = 1 Ma 条

  表 4　调制解调需要的复数乘法器个数对比

方法

文献[4]常规导频

本文导频配合

调制解调方法

本文导频

直接计算

复数乘法器个数

MNlb (N )

MNlb ( )N + ( )M
L
- 1 MN - ( )M

L
- 2 N +

(M - M
L ) MN

L
- ( M

L
- 1) N

2 (M - M
L ) 2

N + 2 (M - M
L ) MN + MNlb (N )

89;+8�90-
89;+8�00-
4,83+8='
(>+8='

8 9 10 11 12 13 14 15 16 17
PAPR5>/dB

100

10−1

10−2

10−3

10−4

PA
PR
*
A
5
>
+
-
5

图2　本文导频图案的PAPR性能评估

  表 3　 信道估计需要的迭代次数

方法方法

文献[10]

文献[15-17]

本文方法

参数1

86

351

255

参数2

85

248

169

参数3

61

281

209

参数4

61

168

116

参数5

124

368

288

参数6

114

282

202

参数7

98

317

259

参数8

97

194

151
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件下已经完全失效；当终端速度 v = 1 Ma时，文

献[15-17]信道估计方法存在10−3~10−2的误码平层。

②尽管采用文献 [10] 的信道估计方法在 Δf =

120 kHz条件下能获得图 3所示的最低平均信道估

计 NMSE，但当终端速度 v = 0.5 Ma 时，使用文

献[10]信道估计方法的误码性能相比本文信道估计

方法未体现出明显优势，在导频数据功率比 η =

-6 dB时，该方法在误码率达到 10-4时所需的SNR

比本文方法高约1 dB。

结合图4的仿真结果可以解释这一现象：考虑

NMSE 门限 χ < -20 dB，文献[10]信道估计方法的

NMSE低于该门限的概率接近 100%，显著高于本

文信道估计方法，因此，文献[10]信道估计方法的

平均NMSE优于本文方法。然而，当将NMSE门限

 

   

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE
5 10 15 20

SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25
N

M
SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

5 10 15 20
SNR/dB

0

−5

−10

−15

−20

−25

N
M

SE

(a) η = −10 dB, v = 1 Ma, Δf =120 kHz (b) η = −10 dB, v = 0.5 Ma, Δf =120 kHz (c) η = 0 dB, v = 1 Ma, Δf =120 kHz

(d) η = 0 dB, v = 0.5 Ma, Δf =120 kHz (e) η = −10 dB, v = 1 Ma, Δf = 60 kHz (f) η = −10 dB, v = 0.5 Ma, Δf =60 kHz

(g) η = 0 dB, v = 1 Ma, Δf = 60 kHz (h) η = 0 dB, v = 0.5 Ma, Δf =60 kHz
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图3　信道估计NMSE性能评估
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收紧至 χ < -11 dB，本文信道估计方法NMSE低于

该门限的概率达到 100%，而文献[10]信道估计方

法仅能维持约 99.55%的水平，这导致其误码性能

最终逊色于本文信道估计方法。相似的分析可用于

对比本文信道估计方法和文献[15-17]的信道估计方

法。从图4可见，在预设的所有仿真条件中，使用

本文信道估计方法 NMSE < -5 dB 的概率均趋于

0，不存在传统方法出现的误码平层。文献[4]方法

的误码率随着信噪比的提高甚至有提升的可能，这

是因为判决门限由噪声方差确定，误码率受其

影响。

根据 4.2节的分析，导频图案的频谱效率受导

频个数L影响显著。为优化性能增益与带宽开销的

权衡，图6给出了不同L值下的误码率与
Eb

N0

的关系

曲线（导频数据功率比 η = 0 dB，子载波间隔Δf =

120 kHz）。结果表明，在所设信道条件下，L = 8、

4、2 的误码率性能相近，相同
Eb

N0

下差距小于

1 dB。鉴于文献 [10]指出导频个数增加可降低

PAPR，综合考虑建议该场景选取L = 4，以实现性

能与开销的有效折中。
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(d) η = 0 dB, v = 0.5 Ma, Δf =120 kHz
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图4　信道估计NMSE的CDF分析
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4.5　硬件损伤下稳定性分析

图 7分别给出了在量化非理想、功放非线性、

IQ不平衡及载频不一致等硬件非理想条件下，本

文导频图案与信道估计方法的误码性能。为给实

物验证提供指导并消除路径增益变化对性能的干

扰，以更好地反映硬件损伤对系统的影响，图 7

中各传输路径的路径增益均设为固定值（与前述

仿真中路径增益服从瑞利分布的设定不同），载频

为 2 GHz，子载波间隔 Δf = 120 kHz，每一条传

输路径对应的速度分别为 30 km/h、2 594 km/h、

1 900 km/h。
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图5　误码性能分析

10−1

10−2

10−3

10−4

10−5

BE
R

6 7 8 9 10 11 12 13 14
(Eb·N0   )/dB

L = 8
L = 4
L = 2

−1

图 6　不同导频个数条件下误码率与
Eb

N0
关系

··202



第 6 期 赖鹏辉等：基于改进零多普勒导频图案的鲁棒OTFS信道估计

图 7(a)中量化比特数指的是接收复基带信号

实部和虚部的有效量化位数（不含符号位）；图 7

(b)中使用Saleh模型模拟功放非线性效应，参数设

置与文献[24]例 12-1中相同；图 7(c)中相位偏移的

定义为 I、Q两路信号时延相对OTFS时延分辨率

（
T
M
）的大小；图 7(d)中 fd表示收发机相对于载波

频率的频率偏移。根据仿真结果，本文方法在硬

件实现中的性能损失处于可接受范围，所需的硬

件条件并不严苛（如 6 bit量化精度、频率偏差小

于 1 ppm等）。因此，通过合理的硬件选型与参数

配置，本文方法在实际硬件平台中部署的可行

性强。

4.6　实物平台验证

本节搭建由OTFS发射机、OTFS接收机、无

线信道仿真仪组成的实物验证平台，并在验证平台

中部署本文算法，得到实物验证误码率如图 8 所

示，其中参数设置与 4.3 节一致。由图 8 可见，

SDR实现信噪比损失小于 2 dB，进一步证明了本

文方法在实际硬件中部署具备可行性。

5　结束语

本文提出了一种改进的零多普勒导频图案设计
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图 7　硬件损伤下稳健性分析
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方法，实现了导频与数据在时延−多普勒域和时频

域上的同时正交。与现有零多普勒导频图案相比，

本文方案信道估计NMSE最多可降低3 dB；当误码

率为 10−4时，所需信噪比最多可节约 7 dB。然而，

该导频图案导致频谱效率下降
1
L
，且维度变换过程

引入了额外的计算复杂度。为缓解维度变换带来的

复杂度问题，本文设计了一种低复杂度的调制解调

实现方法，其计算复杂度约为直接计算方法的
1

15
。

进一步地，本文提出了一种鲁棒信道估计方法，在预

设仿真参数下，典型的信道估计方法（如文献[10]、

文献[15-17]）在部分场景下会出现信道估计失效，

本文方法在所有测试场景中均保持稳定，但其增加

了信道估计的处理时延，为文献[10]方法的1.5~3.4

倍。未来工作可聚焦于降低本文信道估计方法的计

算复杂度，并提升其收敛效率。

附录1　定理1的证明

证明　矩阵T的第m行、m′列元素可表示为：

T [m,m′] =

∑
j = 0

M
L

-1∑
i = 0

L -2

F †
M[ ]L + d [ l ] ,m F

M -
M
L

[ ]L - j + i,m′

T [m,m′] =
L ( )L -1

M ( )L -1
∑
j = 0

M
L

-1∑
i = 0

L -2

e
j2π

m ( )L + d [ ]i
M e

-j2π
m′( )L - j + i L

ML -M

T [m,m′] =
L ( )L -1

M ( )L -1
ς [m,m′] ξ [m,m′] ,m ∈ IM, m′ ∈ I

M -
M
L

(57)

其中：

ς [m,m′] = ∑
j = 0

M
L

-1

e
j2π ( )m -m′ L

M

ξ [m,m′] =∑
i = 0

L -2

e
j2π

md [ ]ι
M e

- j2πι
m′L

ML -M

(58)

容易发现，当
L ( )m -m′

M
∉ Z，根据等比数列求和公

式，可得：

ς [m,m′] =
1 -ej2π ( )m -m′

1 -e
j2π

L ( )m -m′
M

≡ 0 (59)

当
L ( )m -m′

M
∈ Z时，ς [ m,m′ ]取值为

M
L
。

因此
L ( )m -m′

M
∈ Z是 ς [ m,m′ ] = 0和T [ m,m′ ] = 0的充

分条件。再考虑
L ( )m -m′

M
∉ Z的情况，若m = 0且m′ ≠ 0，

ξ [ m,m′ ]可以表示为：

ξ [m,m′] =∑
i = 0

L -2

e
- j2πi

m′L
ML -M =

1 -e
- j2π

m′L
M

1 -e
- j2π

m′L
ML -M

= 0 (60)

当 m = m′ = 0 时，易得 ξ [ m,m′ ] = L -1 ≠ 0；当 m ≠ 0

且m′ ≠ 0时，ξ [ m,m′ ]是否为0视m、m′、M、L和m0等参数

的具体取值而定。

综上，转换矩阵T是稀疏的，其非 0元素个数最多为

M ( )M -L
L

-L + 1。
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