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基于部分犉犉犜－犠犉犚犉犜的高效 犕犕犛犈
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摘要：现代无线通信环境下多种干扰同时存在造成通信过程受到多种干扰的影响；高速运动环境中，收发两端相对运动产生较大的

多普勒频移进而产生时间选择性衰落，同时，由于多径的影响，会造成多条路径之间到达接收端的延迟不同进而产生频率选择行衰落；

时频双选信道中，多径干扰产生的ＩＳＩ和多普勒效应产生的ＩＣＩ往往同时存在，传统的通信系统设计中，往往只针对一个方面进行考虑，

不能满足现代复杂通信环境中通信的需求；针对现代无线通信系统的这种时频抗干扰的需求，研究了基于四项加权分数傅里叶变换的混

合载波系统，同时，考虑系统的抗干扰能力有限，提出了混合载波系统中的部分ＦＦＴ－ＷＦＲＦＴ的高效 ＭＭＳＥ波束成形算法，通过特殊

的导频结构设计，在多径时延长度小于信号长度一半时，即使多径时延的长度小于循环前缀的长度仍能够满足通信需求，提高了系统的

传输效率；通过仿真本算法信号的传输效率提高了２．７％，在多径时延更严重的情况下传输效率甚至可以提高５％左右。

关键词：混合载波系统；多普勒频移；多径时延；波束成形算法；部分ＦＦＴ解调
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０　引言

随着现代无线通信技术的发展，人们对复杂信道环境下的

通信需求越来越高。但是，诸如低轨卫星、地空通信、水声通

信、高速铁路通信等信道环境下，密集多径和大多普勒频移同

时存在，而现有的单载波与多载波通信在时频干扰同时存在的

条件下通信效果并不理想，需要复杂的信道均衡技术以及大量

编码设计，大大增加了系统的复杂度［１］。近年来，基于分数傅

里叶变换的混合多载波技术引起了大量科研人员的关注，该技

术从时频平面考虑信道干扰，降低了多径时延和大多普勒在单

一维度上的影响。

本文基于４－ＷＦＲＦＴ的混合载波系统自身的时频抗干扰

特性对信道中的多径时延干扰和大多普勒进行抑制，提高信号

在时频双选信道的通信性能。另一方面为提升信号传输效率，

运用特殊的导频设计，提出相应的波束成形算法，使通信信号

循环前缀长度小于多径时延长度的条件下，通信系统的性能进

一步提高。

１　基于部分犉犉犜－犠犉犚犉犜的高效 犕犕犛犈波束成

形算法

　　本文提出了基于部分ＦＦＴ－ＷＦＲＦＴ的高效 ＭＭＳＥ波束

成形算法，主要运用了混合载波系统，部分ＦＦＴ解调算法和

基于 ＭＭＳＥ的波束成形算法。

１１　基于４－犠犉犚犉犜的混合载波系统

加权分数傅里叶变换在经典分数傅里叶变换之后由

Ｃ．Ｃ．Ｓｈｉｈ提出，由于 ＷＦＲＦＴ信号及其傅里叶变换加权值的

可计算性以及快速傅里叶算法的可实现性，同时物理意义上与

通信系统的时频域具有相似性，加权分数傅里叶变换在通信领

域的研究逐渐成为热点。

离散四项加权分数傅里叶变换由原始时域信号，原始信号

的傅里叶变换即原始信号的频域形式［２４］，以及它们的反转，
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４种离散信号的加权值求得，具有分数傅里叶变换的四周期

性，简化的表示形式为式 （１）：

犉α［狓（狀）］＝ω０（α）狓（狀）＋ω１（α）犡（狀）＋

ω２（α）狓（－狀）＋ω３（α）犡（－狀） （１）

　　其中：犡（狀）为狓（狀）的离散傅里叶变换，狓（－狀）为犡（狀）

的离散傅里叶变换，犡（－狀）为狓（－狀）的离散傅里叶变换，

ω犾（α）为加权系数，可以由式 （２）给出：

ω犾（α）＝ｃｏｓ［
（α－犾）π
４

］ｃｏｓ［
２（α－犾）π
４

］·

ｅｘｐ［
３（α－犾）π犼

４
］ （犾＝０，１，２，３） （２）

　　图１为基于四项加权混合载波系统结构图。

图１　基于四项加权混合载波系统结构框
［５］

设信道的脉冲响应为犺犜（狋），则传递函数为犎犜（ω），则经过

处理后的信号表示为式 （３）：

狔（狀）＝∑
∞

－∞

狓狀犺犜（狋－狀犜） （３）

　　功率谱为式 （４）所示：

犛（ω）＝
σ
２
狓

犜
狘犎犜（ω）狘

２
＋μ

２
狓

犜２∑
∞

狀＝－∞

狘犎犜（
狀
２π犜

）狘２·

δ（ω－
狀
２π犜

） （４）

μ狓 和σ
２
狓 分别为信号的均值和方差，若随机信号的均值为零，

可使功率谱的第二项为０，与现有通信系统中的基带信号的功

率谱相似。

本文应用的混合载波系统均以四项加权分数傅里叶变换为

基本手段，系统结构如图２所示。

图２　混合载波系统

通过系统结构可以发现原始信号与 ＯＦＤＭ 系统的结构相

似，只是在收发两端对信号进行了不同的变换，也即将信号看

作α域上的信号，在信号的传输过程中同时考虑了时频空间的

传输，将时频空间的混合干扰同时进行抑制。另外计算方面

ＷＦＲＦＴ变换通过ＦＦＴ实现，实现手段简单。因此，双选信

道下研究混合载波的干扰抑制问题具有重大意义。

１２　基于 犕犕犛犈－部分犉犉犜解调算法

传统通信系统在接收端通过傅里叶变换将接收信号从时域

变换到频域，表示为式 （５）：

犢（犽）＝
１

槡犜∫
犜
犱

０
狊（狋）犲－犼２π犳犽狋ｄ狋 （５）

　　对接收端信号进行分块处理，接收信号的长度为 犖，平

均分成犙等份，每一部分包含１／犙的有用信号，并且将每一

块信号进行补零，使每一部分的长度与原信号一致为 犖，这

样每一部分中包含的有用信号为犖／犙，经过信道后每一部分的

有用信号，即犖／犙的干扰被平均分配到长度为 Ｎ的补零信号

上，最后将部分ＦＦＴ的结果整合，与整体信号进行一次傅里

叶变换相比，提高了系统性能［６７］。通过对整个采样区间进行

分块处理，可以实现对传输信号的局部处理和分析分块形式表

示为式 （６）。

犢（犽）＝
１

槡犜
∑
犙

犽＝１∫
犽τ

０
狊（狋）犲－犼２π犳犽狋ｄ狋

犙τ＝犜犱 （６）

　　传统的部分ＦＦＴ解调算法将传输信号先进行分块处理，

再进行补零操作［８］。最后得到的为 Ｑ块长度与原信号相同，

且每一块具有传输序列一部分信息信号，将信道对有用信息的

影响分散到零符号上，通过这种处理，达到干扰抑制的效果。

本文提出一种基于最小均方误差的部分ＦＦＴ解调算法。

在发送端经过傅里叶反变换，信号变换到时域加入循环前缀后

得到原始基带信号。其中循环前缀是由原始信号反变换的最后

几位确定的，不考虑噪声和干扰的情况下即接收信号应满足式

（７）信号与信道冲激响应的循环卷积形式。

狔（狀）＝狓（狀）犺（狀） →
犇犉犜

犢（犽）＝犎（犽）犡（犽） （７）

　　其中： 为循环卷积的数学表达。

分块解调处理的方法，对于信道的多普勒频移有一定的抑

制效果，并且在一定范围内，随着分块数目的增加，对系统的

提升作用越明显［９］。但是随着分块数目继续增加，系统性能的

提升相对于系统复杂度增加不再明显。通过传统的部分ＦＦＴ

的研究，对于传统信号的研究可以从局部进行分析和处理。对

传输信号分两块狓１（狀）和狓２（狀）进行处理，分别表示为式 （８）

和式 （９）：

狓１（狀）＝狓（狀），狀＝０，．．．，犖／２－１ （８）

狓２（狀）＝狓（狀＋犖／２），狀＝０，．．．，犖／２－１ （９）

　　其中：狓１（狀）和狓２（狀）分别对应信号的前犖／２和后犖／２符

号。经过傅里叶反变换和加循环前缀以及后续处理后通过天线

发送。

在接收端经过与接收端相反的处理后得到基带信号去循环

前缀和傅里叶反变换后分别表示为式 （１０）和式 （１１）：

狔１（狀）＝狔（狀），狀＝０，．．．，犖／２－１ （１０）

狔２（狀）＝狔（狀＋犖／２），狀＝０，．．．，犖／２－１ （１１）

　　分块后狓１（狀）的循环前缀是狓２（狀）的最后几位，而的

狓２（狀）循环前缀是狓１（狀）的最后几位。为满足循环卷积的性质

需要使用特殊的导频设计，使分段后的接收信号可以由 （１２）

～ （１４）表示：

狔（狀）＝狓（狀）犺（狀） →
犇犉犜

犢（犽）＝犡（犽）犎犖（犽） （１２）
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狔１（狀）＝狓１（狀）犺（狀） →
犇犉犜

犢１（犽）＝犡１（犽）犎犖
２
（犽）

（１３）

狔２（狀）＝狓２（狀）犺（狀） →
犇犉犜

犢２（犽）＝犡２（犽）犎犖
２
（犽）

（１４）

　　其中：犎犖
２
（犽）为符号长度为

犖
２
的信道冲激响应犺（狀）的傅

里叶变换，满足犎犖
２
（犽）＝犎犖（２犽），犽＝０，１，．．．，犖／２－１，在

多径时延的符号长度小于信号长度的一半且小于循环前缀的长

度时，接收端满足上述公式。多径时延的长度小于信号长度的

一半且大于循环前缀长度时，由于超出循环前缀部分的符号间

干扰的影响，狔１（狀）不再满足上述的循环卷积公式，而狔２（狀）

的循环前缀为传输信号的中间几位，不受符号间干扰的影响，

仍然能够满足循环卷积公式。狔１（狀）可以表示为式 （１５）：

狔１（狀）＝狓１（狀）犺（狀）＋狏犿 （１５）

　　导频的设计如下
［５］：保证导频信号的ＤＦＴ变换即犡（犽）＝

犇犉犜［狓（狀）］在犽为奇数时犡（犽）＝０。经过傅里叶变换后狓１（狀）

＝狓２（狀）。按照前文分析，对导频设计进行仿真实现，如导频

的时域形式所示：随机生成的导频序列设计奇数位为０，偶数

位随机，经过ＤＦＴ变换后结果前半部分与后半部分的频域仿

真结果相同，最后全０结果为两部分的差值，即满足了发送端

信号前后两部分相同的要求，实现了最初的导频设计，对于分

块数不同的情况，需要进行其他的导频设计形式。

图３　导频设计

１３　波束成形算法

接收端天线系统由按一定规则 （如线阵、圆阵）排列的天

线阵元组成的空间阵列天线。根据一定的波束成形准则，选择

合适的自适应波束成形算法自适应的调节各阵元权值，根据相

应准则加权得到最优的输出信号。阵列天线波束成形即是阵列

天线的权值决定的，求得权值向量，让波束主瓣方向对准有用

信号，零陷或低旁瓣对准干扰方向［１０］。若信道环境不改变，

波束成形求得的最优权不需调整，现代无线通信系统中信道具

有快速时变多径传输的特性，需要不断自适应调整最优权，跟

踪并抑制信道变化产生的干扰。

自适应波束成形算法中，阵列的权值系数一般根据一定的

准则选取合适的代价函数实现，不同的自适应波束成形算法选

用不同的代价函数。常用的波束成形算法有，最小均方误差准

则 （ＭＭＳＥ）、最大信号干扰噪声准则 （ＳＩＮＲ）、最大似然比

准则 （ＭＬ）、最小噪声方差准则 （ＭＮＶ）、线性约束最小方差

准则 （ＬＣＭＶ）等
［１１１２］。

本文利用基于 ＭＭＳＥ的波束成形算法，与传统的部分

ＦＦＴ算法不同，本文通过导频设计在发送端使得信号的前后

两部分完全相同，在多径时延长度小于信号长度一半时，在接

收端，由于只有前一部分受到多径时延的影响，前后两部分的

信号将有一定的差异，通过最小化均方误差算法求解天线阵元

的自适应权值使信道中的多径时延干扰对信号传输的影响最

小，并与传统的ＯＦＤＭ系统
［１３１４］进行了性能对比。

２　系统模型

按照上述条件考虑多径时延长度小于信号长度一半且大于循

环前缀长度的情况，在接收端设计线性排列的阵列天线，根据阵

列信号处理的相关内容，设计接收阵元间隔为λ／２，λ为电磁波的

波长。按照上述导频信号的设计，在接收端将接收信号进行分块

处理。如下图所示，接收到的信号可以表示为式 （１６）：

犢犻（犽）＝ ［犢
１
犻（犽），．．．，犢

犿
犻（犽），．．．，犢

犕
犻 （犽）］

犜，犻＝１，２（１６）

　　其中：犕 为接收阵元的数目，犽为长度为狀的信号的序号。

在多径时延的长度不同时，可以根据多径时延与信号长度的比

值，设计相应的导频，改变分块数目，本文考虑多径时延小于

信号长度一半的情况，即考虑分块数犙＝２的情况。接收端信

号分成两部分后，只有犢１（犽）在去掉循环前缀后由于剩余部分

仍有多径时延的影响产生ＩＳＩ，而犢２（犽）在去掉循环前缀后不

受多径时延的影响，在不考虑干扰的情况下，经过变换后的两

部分接收信号相同。

在混合载波系统中，发送端将分数域信号通过α阶的分数

傅里叶变换变换至时域，在接收端利用混合载波系统的时频抗

干扰特性，将信号经过α－１阶的分数傅里叶变换，将干扰平均

分配到时频域平面上进行分数域处理。将犢２（犽）在接收方向上

的信号看作参考信号，求出使犢１（犽）与犢２（犽）的均方误差最小

情况下的最优权值，通过加权处理使得信号受到的ＩＳＩ影响最

小，达到抑制符号间干扰的目的接收端系统模型如图４所示。

图４　接收端系统模型

假设信号的波达方向已知为犪（θ），则参考信号在接收方向

上的信号为犪犎（θ，犽）犢２（犽），误差信号表示为式 （１７），天线阵

列上的自适应权值为狑，接收端根据 ＭＭＳＥ准则，可以由式

（１８）表示：

犈（犽）＝犪犎（θ，犽）犢２（犽）－狑
犎犢１（犽） （１７）

狑狅狆狋（犽）＝ｍｉｎ
狑
犈［狘犈（犽）狘２］ （１８）

　　其中：犈（犽）表示由于多径时延大于循环前缀长度而产生
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的ＩＳＩ影响。

对上式进行求解可得最有权表示为式 （１９）所示：

狑狅狆狋 ＝犚犢１
－１犚犢

１
犢
２
（犽）·犪（θ，犽） （１９）

　　其中：犚犢
１
为犢１（犽）的自相关矩阵，犚犢

１
犢
２
（犽）为犢１（犽）和

犢２（犽）的互相关矩阵，通过数据积累可以求出。分别由式

（２０）和式 （２１）表示：

犚犢
１
＝
１

犖犜∑

犖
犜

狀＝１

犢
（狀）
１ （犽）犢

（狀）
１ （犽）

犎 （２０）

犚犢
１
犢
２
（犽）＝

１

犖犜∑

犖
犜

狀＝１

犢
（狀）
１ （犽）犢

（狀）
２ （犽）

犎 （２１）

　　其中：犖犜 为接收信号的快拍数，可以表示犖犜·犖·犜狊时

间段内的数据累积。

假设犢１（犽）和犢２（犽）相互独立，导频信号犡１（犽）＝犡２（犽）且与

噪声不相关，误差为犙犽，则ＭＭＳＥ波束成形由公式 （２２）给出：

狑犕犕犛犈 ＝ （犚犎 ＋犚狏
１
＋犚犙）－

１犚犎·犪（θ） （２２）

　　犚犎 ＝犈［犎（犽）犎
犎（犽）］是信道空间向量的自适应矩阵，犚狏

１

为自适应矩阵的噪声矩阵，犚犙是自适应矩阵与符号间干扰相关

的误差矩阵。

３　数值仿真分析

本节中，通过蒙特卡洛仿真实验验证了本章所提算法，仿

真中，选择的天线阵元数目为 犕，导频符号长度为 犖＝５１２，

信号映射方式为ＱＰＳＫ映射，信道模型选取４径ＲＡ模型多径

数据，最大时延为０．６μｓ，假设采样周期为０．０２μｓ，则多径

时延的最大符号数为３０，循环前缀数为１６，假设最大多普勒

频移为１００Ｈｚ。接收端犕 个接收天线阵元线性排列，相邻阵

元间隔λ／２，混合载波系统选择调制阶数为α＝０．５，干扰噪声

为加性高斯白噪声，波达方向假设为直射方向即为０度，其它

三径方向分别为４５度、９０度、１３５度。

图表示了在４径ＲＡ信道下经过部分ＦＦＴ解调后单天线

接收情况下的误码率比较，通过仿真结果可以发现，双选信道

条件下，信噪比相同时，基于加权分数傅里叶变换的混合载波

系统中信号的误码率较低，图表示了天线数为８的情况下的两

种系统的误码率比较，通过仿真结果可以看出，相同误码率条

件下，混合载波系统的信噪比与ＯＦＤＭ 系统相比低２～３ｄＢ。

混合载波系统中，信号的传输效率较高，加入基于 ＭＭＳＥ的

波束成形算法后，信号的传输误码率明显降低，传输性能有明

显提高。图表示了不同天线数目的情况下，两系统的误码率比

较，可以看出随着天线数目的增加，混合载波系统和 ＯＦＤＭ

系统的传输效率均改善显著，但是考虑实际系统的复杂程度，

以及相应硬件的计算能力，天线个数达到一定数目后，需要通

过其它信道均衡技术对信道的抗干扰特性进一步改善。

另一方面，本文中使用的循环前缀的数目小于多径时延的

数目，循环前缀符号所占传输信号的比例由５．８％降到３．１％。

４　结论

本文提出了一种高效的抗ＩＳＩ波束成形算法，通过对导频

信号的设计，使传输信号在时域可以表示为前后相同的两部

分，在多径时延较大的情况下，传统的通信系统通过增加循环

前缀的长度抑制ＩＳＩ干扰。随多径时延的增加，信号的传输效

率降低。而本文在循环前缀长度小于多径时延时，通过对部分

接收信号的分析，将接收信号后半部分没有ＩＳＩ干扰的部分作

图５　单天线下不同载波系统下的性能比较

图６　天线数犕＝８不同载波系统的性能比较

图７　天线数犕＝４，８，１６时，不同载波系统的性能比较

为参考信号，与叠加有ＩＳＩ干扰的信号通过最小均方算法，在

接收端得到使ＩＳＩ干扰最小化的最有权值，根据波束成形算法

的理论抑制了ＩＳＩ的影响，同时利用混合载波系统中时频抗干

扰特性，对多普勒产生的ＣＦＯ也有一定的抑制作用，提升了

系统的时频抗干扰特性。
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行对比，分析各系统的准确和精密度。以确定系统测量的误差

和随机产生的误差，更好分析精度。经过测试反映出了测量结

果的精准程度和可靠程度。准确度是用系统解算的位置信息和

位置真值做比较得出［１５］，精密度的计算是每个解算位置信息

与位置均值的均方误差开根号之后得出的。

图６　定位结果在水平方向上的准确性

从图６可以看出ＧＰＳ系统与ＢＤ－２系统相对于双模导航系统

在经纬度的解算上都有一定的误差。双模组合定位系统在水平定

位上的误差大约在５米左右，ＧＰＳ系统的定位误差要稍高于组合

定位系统但好于ＢＤ－２定位系统。ＧＰＳ／ＢＤ－２双模组合定位系

统在水平定位上的误差能一直小于７米，但偏差变化较大，观察

同时间空间位置精度因子及可视卫星数目能够发现，在可视卫星

数较少或空间位置精度因子较大时定位误差较大。

５　结论

经过本文的误差分析可以得出ＧＰＳ／ＢＤ－２组合模式的定

位效果比任一单独定位模式的定位导航效果要好。主要组合模

式下可视卫星数量上更多，可以有效保证在不同条件下的定位

数据。同时空间位置的精度因子更好，定位的位置精度更高，

更加精确且稳定。ＢＤ－２系统水平定位目前可以达到１０米级

的精度。试验表明ＢＤ－２和ＧＰＳ的双模组合系统，在ＢＤ－２

系统的可视卫星受客观观测条件限制时能够借助 ＧＰＳ卫星信

号提高用户的导航定位精度。试验表明ＢＤ－２和ＧＰＳ的双模

组合导航系统的定位方案是可行的，同时也可以利用到未来的

双模、多模组合导航系统中去。
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