
摘 要

中国地面数字电视广播标准GB20600—2006是基于时域同步一正交频分复用

(TDS．OFDM)系统的。在该系统中，伪随机(PN)序列代替循环前缀做为保

护间隔插入经过反傅立叶(IDFT)变换的信号块中。因此，由于该系统中的信

号没有循环特性，所以用于传统的循环前缀一正交频分复用(cP-OFDM)系统的

简单的信道估计和均衡方法不再适用于TDS—OFDM系统。在本文中，首先介绍

了GB20600—2006标准的信号帧结构，并且指出了这一标准的优点。接着，本文

给出一个信道估计和均衡的详细步骤，其中信道估计基于时域相关和迭代干扰消

除技术，均衡方法采用了帧体信号循环化重构技术。最后，给出GB20600-2006

标准的信道估计和均衡的仿真结果。通过仿真结果，对信道估计和均衡算法的有

效性和可行性进行了分析和验证。
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ABSTRACT

China digital television terrestrial broadcasting standard GB20600—2006 is based on

TDS—OFDM(Time—Domain Synchronous orthogonal Frequency Division Multiplexing)

systems．In this system，pseudonoise(PN)sequences，rather than cyclic prefixes，are inserted

as guard intenral between consecutive inverse discrete Fourier transformed(IDFT)symbol

blocks．So，due to non—cyclic propeny of this system’S signal，the simple channel estimation

and equalization techniques for conventional cyclic prefixed OFDM(CP—OFDM)Call not be

applied to TDS—OFDM．Firstly,this paper introduces the signal block structure of the

GB20600-2006 standard，and points out the advantages of this standard．Then，this thesis

presents a detail step of a channel estimation and equalization method．Channel estimation

depends on time domain correlation and iterative interference cancellation techniques，while

equalization ado’pts the frame body cyclic restoration technique in the presented method．

Finally,the simulation results about channel estimation and equalization based on

GB20600-2006 system is given．The simulation results confirm the validity and feasibility of

these chatmel estimation and equalization approaches．

Key word：TDS-OFDM Channel Estimation Channel Equalization

Digital Television Terrestrial Broadcasting Transmission System
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第一章绪论

随着数字时代的到来，全世界都在向数字时代过渡，数字电视也不例外：数字电视

为人们提供了更多的服务，譬如：业务信息服务、电子节目指南等等，人们可以点播自

己想看的节目，另外数字电视可以方便对用户进行管理，而且商业运用模式灵活多样，

具有更好的图象和话音质量，和其他的业务融合非常容易。面对数字电视广阔的应用前

景，和巨大的商业价值，掌握其核心技术并且对其技术进一步完善和提高就成了现阶段

对技术人员的一个迫切要求。

1．1数字电视背景与发展

数字电视(Digital television)是指采用数字信号广播图像和声音的新型电视系统。

它从节目采编、压缩、传输到接收电视节目的全过程都采用数字信号处理。

1．1．1数字电视发展史

≯1948年，电视信号数字化(理论与实践开始)；

>1980年，国际电联(现ITu—R)提出601建议(4：2：2，即数字电视基础建议)；

》1982年，德国1TT研制出一套PAL接收机中使用的数字处理芯片；

>1991年春，公布JPEG《静止图像编码建议》(草案)；

≯1991年秋，公布MPEG—l《活动图像及其伴音编码建议》(草案)；

≯1993年初，万燕VCD机在我国大陆上市；

≯1994年夏，美国Diree．Tv开始数字卫星(SDTV)直接广播；1994年中秋，欧洲公布

DVB《数字视频广播标准》(草案)；包括DVB—S和DVB．C，DVB．T，随后又制订

了系列标准；

≯1996年底，美国”联邦通信委员会”(FCC)批准数字电视标准。此间1994年春第一

轮四个方案测试结束，成立”大联盟”(GA)；1995年春第二轮测试结束并与秋季制

订DTV(数字电视广播)(草案)； 1997年4月初，美国FCC会议作出两项重要决

定；(1)NTSC向DTV过渡的R程表(2006年底)；(2)电视地面广播的政策(含

频谱规定)：

≯1998年秋(圣诞节前)，DTV包括普通标准数字电视广播SDTV和高清晰度数字电

视广播HDTV在美国市场启动。
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1．1．2数字电视的分类

1．按信号传输方式分类：可分为地面无线传输(地面数字电视)、卫星传输(卫星数字电

视)、有线传输(有线数字电视)三类。

2．按产品类型分类：可分为数字电视显示器、数字电视机顶盒、一体化数字电视接收

机。

3．按清晰度分类：可分为低清晰度数字电视(图像水平清晰度大于250线)、标准清晰

度数字电视(图像水平清晰度大于500线)、高清晰度数字电视(图像水平清晰度大于

800线，即HDTV)。

4．按显示屏幕幅型分类：可分为4：3幅型比和16：9幅型比两种类型。

5．按扫描线数(显示格式)分类：可分为HDTV扫描线数(大于1000线)和SDTV扫描线

数(600～800线)等。

1．1．3数字电视的优点

和传统的模拟电视相比，数字电视有下列显著优点：

1．信号杂波比和连续处理的次数无关。电视信号经过数字化后是用若干位二进制的两

个电平来表示，因而在连续处理过程中或在传输过程中引入杂波后，其杂波幅度只

要不超过某一额定电平，通过数字信号再生，都可能把它清除掉，即使某一杂波电

平超过额定值，造成误码，也可以利用纠错编、解码技术把它们纠正过来。所以，

在数字信号传输过程中，不会降低信噪比。而模拟信号在处理和传输中，每次都可

能引入新的杂波，为了保证最终输出有足够的信噪比，就必须对各种处理设备提出

较高信噪比的要求。模拟信号要求S／N>40dB，而数字信号只要求S／N>20dB。模

拟信号在传输过程中噪声逐步积累，而数字信号在传输过程中，基本上不产生新的

噪声，也即信噪比基本不变。

2．可避免系统的非线性失真的影响。而在模拟系统中，非线性失真会造成图像的明显

损伤。

3．数字设备输出信号稳定可靠。因为数字信号只有”0”、”l”两种电平，”l”电平的幅度

大小只要满足处理电路中可以通过制定门限值识别出是’1。电平即可，并不需要严格

等于O或者是l。

4．易于实现信号的存储，并且存储时间与信号的特性无关。近年来，大规模集成电路(半

导体存储器)的发展，可以存储多帧的电视信号，从而实现使用模拟技术不可能达到

的处理功能。例如，使用帧存储器可以实现帧同步和制式转换等处理，获得各种新

的电视图像特技效果。
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5．由于采用数字技术，方便与计算机配合实现设备的自动控制和调整。

6．数字技术可实现时分多路复用，充分利用信道容量，利用数字电视信号中行、场消

隐时间，可实现文字多工广播(Teletext)。

7．压缩后的数字电视信号经过数字调制后，可进行开路广播，在设计的服务区内(地面

广播)，观众将以极大的概率实现”无差错接收”(发”0”收”0”，发”1”收”1”)，收看

到的电视图像及声音质量非常接近演播室质量。

8．可以合理地利用各种类型的频谱资源。以地面广播而言，数字电视在今后能够采用”

单频率网络”(single frequency network)技术，大大提高了系统容量。例如l套电

视节目仅占用同1个数字电视频道而覆盖全国。此外，现有的6MHz模拟电视频道，

可用于传输l套数字高清晰度电视节目或者4-6套质量较高的数字常规电视节目，

或者16．24套与家用VHS录像机质量相当的数字电视节目。

9．在同步转移模式(STM)的通信网络中，可实现多种业务的”动态组合”(dynamic

combination)。在数字高清晰度电视节目中，经常会出现图像细节较少的时刻。这时

由于压缩后的图像数据量较少，可插入其它业务，如电视节目指南、传真、电子游

戏软件等，而不必插入大量没有意义的”填充比特”。

10．很容易实现加密／解密和加扰／解扰技术，便于专业应用(包括军用)以及广播应

用，特别是丌展各类收费业务。

11．具有可扩展性、可分级性和互操作性，便于在各类通信信道特别是异步转移模式

(ATM)的网络中传输，也便于与计算机网络连通。

12．可以和计算机“融合”而构成一类多媒体计算机系统，成为未来”国家信息基础设施”

(N11)的重要组成部分。

1．2国内外数字电视技术

1．2．i传输系统中的关键技术

传输系统的关键技术在于调制方式的选择、载波同步、定时恢复和信道估计。

l、调制方式的选择：单载波或多载波

采用单载波调制技术的系统对于加性高斯白噪声(AWGN)信道有更强的抵抗性，

更高的频谱效率，更低的峰一均功率比和对脉冲噪声的更高的可靠性；但在抵抗长延时

静态和动态多径失真方面的性能很弱。而多载波调制对多径干扰具有很好的免疫力，只

要保护间隔大于信道的时域展宽，就能克服由于信道多径所带来的码间串扰。但同时多

载波调制对同步误差比较敏感，同步性能不好会导致接收机性能明显下降，所以多载波

需要更准确的同步算法。而且OFDM多载波调制的峰一均功率比较大。
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2、时间频率同步技术

接收机设计的主要问题是如何有效实现载波频率和时间频率的同步。要求能够保证

在比较宽的范围内捕捉到同步参数，并得到足够的同步精度。

ATSC采用8VSB调制技术，为了同步，信号中加入段同步和长度为51l的场同步

信号。在该系统中加入一个小的导频信号，有助于接收机载波的恢复，但是付出的代价

是增加了O．3dB的信号功率。

DVB-T系统，不少同步算法基于OFDM信号中的保护前缀，还有一部分同步算法

是利用在频域内加入训练序列(即子载波导频信号)在频域上实现同步的。很多DVB-T

信道估计为了提高同步的准确性都采用迭代逼近算法，这样就存在一个收敛误差和收敛

时问的问题124彤1。

我国数字电视国家标准中，利用扩频序列PN在时域上进行同步。因为只有扩频系

统可以在负信噪比下工作，其抗干扰能力极强。由于使用扩频码，使其具有了扩频通信

的优越性能：时钟同步方法简单有效(相关滤波器)、载波恢复速度快、精度高、信号

捕获时间短、能够抵抗多径干扰和衰落。采用高效的时域同步方法是TDS．OFDM区别

于其他系统的最显著的特征鲫【371。

3、信道估计和均衡

地面数字电视广播信道是一个频率选择性的衰落信道，在长时间内是时变系统，但

在一帧时间长度内可以看作为一个线性时不变系统。

美国ATSC 8-VSB单载波系统必须使用复杂的信道均衡器来进行信道估计，消除多

径干扰，达到良好的效果，但是均衡滤波器的抽头数量很大。目前常用带反馈的256抽

头IIR滤波器(64抽头lji『馈和192判决抽头反馈)，采用LMS(最小均方)算法，用二

进制训练序列来调节滤波器抽头，降低均衡器输出误差，对快速动态回波用盲均衡进行

信道跟综。复杂的信道均衡器大大增加通信系统的复杂度和成本，而且均衡器对时延较

短的回波效果较好，时延较大的效果就比较差，同时对回波时延的变化比较敏感。

DVB-T系统采用频域插入导频，利用频域插值来进行信道估计。多径衰落信道可

以看成是时间和频率上的一个二维信号。进行信道估计时，使用导频信号对信道在时域

和频域的不同点上进行采样，只要采样频率在时域和频域上满足Nyquist抽样准则，则

利用采样插值即可得到整个信道的频率响应值。这就是频率插值的原理，它可以看成是

单载波系统中导频符号辅助调制(Pilot Symbol Assisted Modulation)的推广。但该算法

进行一次全信道估计需要连续4个OFDM符号，估计时间长，对随时间快速变化的信

道的跟踪性能不好。

在我国国标GB20600．2006中，利用时域插入序列，使用时域冲激响应信道估计算

法，算法简单有效，信道估计准确，而且高斯噪声和时变信道对信道估计的影响小，可

跟踪变化更快的信道。

综上所述，我国国家数字电视地面广播标准和其他DTTB标准相比，在载波同步、
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定时恢复和信道估计等关键传输技术方面具有一定的优越性。

1．2．2我国数字电视的关键技术优势

下面将分六个方向阐诉我国GB20600—2006标准与国外标准相比，在结构和功能上

的特点lj⋯。

(1)分级的帧结构

超帧号(SFN)与超帧群号(SFGN)一起被编码到超帧的第一个帧群头中。SFGN被定义

为超帧群发送的日历日期，超帧群以一个自然日为周期进行周期性重复，它被编码为下

行线路超帧群中一个超帧的第一个帧群头中的前两个字节。在太平洋标准时间(PST)或

北京时间00：00：OOAM，物理信道帧结构被复位并开始一个新的超帧群。GB20600—2006

系统的物理信道是周期的，并且可以和绝对时间同步，从而可使接收机在需要的时候才

开机。这意味着接收机可以设计成只有接收所需信息时才进入接收状态，从而达到省电

的目的。

(2)传输效率或频谱效率高㈨Ⅲ1

传输效率在多载波技术和单载波技术进行比较时被认为是多载波的弱点，欧洲

DVB-T中，用于同步和信道估计的导频载波数量约占总载波数的10％；GB20600-2006系

统的PN同步序列放在OFDM保护间隔中，既作为帧同步，又作为OFDM的保护间隔，节

省了频带带宽。

(3)抗多径能力强

OFDM多载波和单载波系统比，oF嗍系统更具有抗多径干扰的性能。由于

GB20600—2006的保护I’日J隔中插入已知的PN序列，接收端很容易准确探测，并估计信道

特性。时域同步的J下交频分复用系统借助时域和频域综合处理的方法，在多径延迟长度

超过PN保护问隔的情况下，GB20600-2006仍能工作。这一点，将在第四章给出计算方

法，第五章给出仿真的结果。可以看到，在超出PN保护间隔的时候，可以通过增加一

个到两个窗口，采用窗口相关值加权抵消得到准确的信道估计。从第五章结果看出，只

要信道时延长度不超过PN的长度，都可以将多径信道准确的估计出来并将其抵消掉。

(4)适于移动接收

移动接收时存在多普勒效应和遮挡干扰，使传输信道具有随时问变化的特性。

GB20600-2006信道估计仅取决于OFDM的当前信号，而DVB-T系统的信道估计需要4个

连续的OFDM符号，因此，DVB-T系统在移动情况下，需要考虑4个OFDM符号的信道变

化影响。而GB20600—2006只需要考虑1个OFDM符号的信道变化影响。其次，由于

GB20600-2006外码和内码构成纠错编码器，其后连接一个帧间时域卷积交织器和帧内频

域交织器，其中时域交织器有四种深度，可更好的支持移动接收。所以GB20600—2006

更适合于移动接收，其移动特性优于DVB—T系统。
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(5)系统同步快

系统同步速度很快，这也是TDS-OFDM最显著的优点之一。GB20600-2006是靠PN

序列进行同步的，仅在时域进行，信号捕获时间约为几十个微秒，相当于相邻PN序列

的时间间隔。而DVB—T的同步技术实现复杂，信号捕获时fBJ需要上百微秒。GB20600—2006

帧同步信号采用Walsh Code随机序列，能实现多基站识别，它包含前同步，PN序列和

后同步。对于一个信号群中的不同信号帧，有不同的帧同步信号，可利用帧同步对信号

I跌进行识别。GB20600—2006系统的同步时间约为5ms，而其它几个数字电视标准的同步

时f．日j都在lOOms以上；并且，由于使用PN码，抗干扰能力强，可在-20dB信噪比下可靠

同步。在第五章，给出了系统帧同步的计算公式，并进行了仿真，可以看到，系统可以

在一个PN间隔之内，通过接收信号和本地PN时域相关峰值找到系统帧开始的地方。快

速而准确地找到FFI"窗口丌始位置。

(6)易于构筑单频网1391(401

DVB—T需要借助传输层信号格式进行单频网同步，其实现技术复杂。GB20600-2006

的物理帧格式以整秒为单位，能够直接用于单频组网的同步，实现设备简单，建网成本

低。

SFN接收信号是不同的发送器发送信号的叠加，如果一个或几个发送器信号很差，

其他的发送器信号仍然可以接收到。接收分集往往需要很大的RF电路和很高的复杂度
[43J o所以导致器件很大，而且功耗很大，因而实际上不太可行。和接收分集相比，发送

分集能够在稍微增加接收机复杂度的情况下大大提高分集增益。所以是发送分集是更加

适合，也更经济的方法。由于这些优点，发送分集在近几年受到人们广泛的重视14¨9】。

1．2．3我国数字电视技术存在的问题

由于我国数字电视采用TDS-OFDM系统，所以仍然存在OFDM不可避免的一些缺点。

并且，由于TDS—oF蹦没有在信号数据部份采用循环前缀而是在保护间隔的地方插入了

时域PN序列，所以在接收端需要克服PN序列引入的干扰。

(1)易受载波频率偏差的影响

’OFDM要求各个子载波之间互相正交，但是正交性在实际应用中很容易受到各种因

素的影响。例如，由于收发端的载波频率不匹配，引起接收信号在频域内发生偏

移，这样子载波闽就会存在能量的“泄漏”，导致子载波间的正交性遭到破坏，

从而引入频道干扰(ICI)，使得系统的误码率性能恶化。

(z)高的峰均功率比

由于0FDM系统发送的信号是多个子载波上的信号的叠加，当多个信号同相相加

时，会导致叠加信号的瞬时功率很大，远远大于信号的平均功率，造成极高的峰

值平均功率比，这将要求系统内的一些部件，例如功率放大器、A／D、1)／A转换器
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等具有很大的线性动态范围，增加了设备的代价。而反过来，这些部件的非线性

会对动态范围较大的信号产生非线性失真，所产生的谐波会造成信道I’日j的相互干

扰，从而影响OFDM系统的性能。

(3)符号间干扰

由于我国数字电视标准GB20600-2006的帧结构是，PN后直接跟数据信号，所以

并没有象DVB-T那样，有一个循环前缀cP头。在接收端去掉PN后，就相当于一

个ZP-OFDM系统。由于有用数据信号部份没有CP的保护，在多径的影响下数据

信号就会受到PN序列的干扰，为了去掉这个干扰，并且能使用简单的频域均衡

算法，需要多加一个干扰抵消器，来进行信号的循环化重构(具体方法见第四章)。

由于实际信道和估计出的多径信道有一定的误差，因此，在利用信道估计值进行

干扰抵消和循环化重构中，也肯定会产生误差。而且由于有信道高斯白噪声的存

在，干扰抵消可能将引入很多的噪声，在低信嗓比的情况下，会导致系统性能恶

化。

1．3本文的研究价值及主要工作

本文主要研究了数字电视地面广播传输系统的信道估计和均衡部份，分析了基于

TDS．OFDM系统的我国数字电视地面传输标准和国际三大数字电视地面标准的信道估

计和均衡部份的异同。并且针对不同的信道时延给出了具体的信道估计方法。并且分析

估计性能和均衡效果。最后，为了得到更好的多径信道估计值，对信道初始估计值的计

算公式进行了改进。

本文的工作有：

(1)从公式推导和性能仿真两方面给出了国家数字电视地面广播系统信道估计的性能。

并对三种多径信道进行讨论。

(2)在文献【13】和[221给出的方法上，对参数进一步优化。提出一种比较有效的信道初

始估计值的估计方法。可以更加精确的得到信道初始估计值。

(3)使用循环化重构的方法，对信号进行补偿，使其重新满足卷积特性，这样可以和

DvB—T一样，使用简单的单抽头频域均衡算法，对信号进行均衡。

(4)查阅了大量的文献，发现我国数字电视地面广播标准GB20600-2006可以结合多天

线空时编码技术，如空时编码STBC等。本文由于时间问题，没有仿真实现，但

是对于高速率的数字电视传播系统，引入多天线空时编码技术确实能够在没有明

显增大计算复杂度的前提下，大大提高系统性能【38】【391。

论文章节具体安排如下：第二章对我国数字电视地面广播标准和国际三大数字电视

地面广播标准的特点，以及各自采用的技术进行分析，比较。并介绍了我I雪数字电视地

面广播系统的基本帧结构，调制方式。第三章讲述无线信道特点，并给出分析和仿真。
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在仿真中列举了多径信道和多普勒对信号的影响。第四章着重介绍针对我国国家数字电

视地面广播标准的信道估计方法，并且根据信道时延大小，分别对小于PN序列前缀165；

超出165小于PN长度255；大于PN长度255，三种信道时延长度给出对应的信道估计

方法。并介绍基于循环化重构的信号频域均衡的算法。在第五章中给出三种不同信道时

延下的信道估计均方误差(MSE)和误码率(BER)曲线，对文中提出的估计和均衡算法的

性能进行了分析比较，并且对信道算法进行了改进。
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第二章我国数字电视地面标准

本章论述了自主知识产权的数字电视标准GB20600．2006以及三大国际数字电视标

准的技术特点。对GB20600-2006的关键技术特点进行了深入浅出的分析，并将

GB20600．2006标准和国际上的三大标准进行了比较。通过技术特点的比较，给出了

GB20600-2006与国际三大标准相比的性能上的改进。

2．1现有的国外三种地面数字电视标准

2．1．1美国ATSC数字电视标准

1996年美国高级电视系统委员会(Advanced Televition Systems Committee，ATSC)

针对高清晰电视固定接收需求制定了地面数字电视传输标准。采用格形编码的八电平残

留边带(Trellis．Coded 8-Level Vestigial Side．Band，8-VSB)调制系统，能可靠地在6MHz

的电视信道中传输19．4Mbit／s，经RS编码达到21．35Mbit／s。其图象分辨率为普通电视

的5倍。加入O．3dB导频(用于系统辅助载波恢复)和段同步(用于系统时钟同步和信

道编码，纠错保护措施)，使系统具有良好的噪声门限(14．9dB)。

2．1．2欧洲DVB-T数字电视标准

欧洲电信协会ETSI于1997年6月正式提出欧洲数字电视视频地面广播(Digital

Video Broadcasting-Terrestrial，DVB—T)标准，即欧洲标准(EN)，是三者中应用最为广

泛和灵活的。采用编码正交频分复用(Coded Orthogonal Frequency Division Multiplexing，

COFDM)技术。其发送数据包含图象、伴音、附加数据，总的有效数据率为25．088Mbiffs，

经RS纠错编码后总的有效数据率为27．017Mbit／s。穿插的导频功率比数掘功率高3dB。

2．1．3日本ISDB-T数字电视标准

1998年日本无线电工商业协会(Associmion of Radio Industries and Businesses，

ARIB)公布了日本地面综合业务数字广播(Terrestrial Integrated Service Digital

Broadcasting，ISDB-T)，该标准在欧洲的DVB．T为原型的基础上，／Jn)＼自己的频带分

段传输(BandwidthSegmentedTransmission，BST)方式。因日本电视射频带宽为6MHz，

所以载波数和载波间隔与DVB有所差别。和欧洲方案相比，主要的不同在于接收方面，
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增加了部分接收(Partial Reception)和分层传输(Hierarchical Transmission)。ISDB．T

于2001年与ATSC，DVB．T一起成为国际电联推荐标准。它与DVB-T系统类似，只是

在应用上可传送多种信息。这里我们就不再多加阐述。

4．三大标准市场占有比例

目前，采用美国ATSC标准的6个国家和地区，已有两家经过技术比较研究后决定

推出；而采用欧洲的DVB-T标准的国家或地区达到33个。图2．1给出全球使用不同数

字电视标准的比例分布图。
DVB-T

47％

A

未确定
27％

图2．1全球采删不同地面传输数字电视标准的国家与地区分布比例

2．2我国数字电视标准GB20600—2006

2006年7月30日，国家标准管理委员会发稚重大消息称，具有自主知识产权的中

国数字电视地面广播传输系统标准(GB20600．2006)的传输系统帧结构、信道编码和调

制方案，于2006年8月18日正式批准成为强制性国家标准，2007年8月1日起实施。

GB20600．2006标准是由国家组织的数字电视特别工作组负责起草，由全国广播电

视标准化技术委员会规划并测试，国家质量监督检验检疫总局、国家标准化管理委员会

批准发布。

该标准支持高清晰度电视、标准清晰度电视和多媒体数据广播等多种业务，满足大

范围固定覆盖和移动接收需要。该标准实现了时域同步等关键技术的创新，形成了多项

有自主知识产权的专利技术，突破性的取得了单、多载波调制技术的融合，是我国自主

创新的一项新的重要成果。通过测试发现，基于该标准的系统，性能好，频谱利用率高，

可扩展性强，适应我国城乡不同应用需求。

数字电视地面广播系统是国家广播电视技术体系的重要组成部分。它与卫星数字电

说广播系统和有线数字电视广播系统以及辅助系统等协同为受众提供全面的覆盖，是我

国广播电视综合覆盖网中的重要部分。该标准的正式颁布，将推动我国广播电视事业快
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速、有序地向数字化过渡，促进我国电视产业的优化升级和可持续发展，为更好的满足

广大人民群众的需要发挥积极作用。

2．3我国GB20600—2006系统描述

2．3．1系统综述

本标准定义了在48．5MI-Iz-862MHz频段中，每8MHz数字电视频带内，地面数字电

视广播无线传输信号的规范。

地面数字电视广播无线传输是新一代广播电视系统的重要组成部分，不但必须具有

支持传统电视广播服务的基本功能，而且还要具有适应新一代广播电视服务的可扩展功

能。地面数字电视广播系统支持固定(含室内、外)接收和移动接收两种模式。在固定

接收模式下，可以提供标准数字电视业务、高清晰度电视业务、数字声音广播业务、多

媒体广播和数掘服务业务；在移动接收模式下，可以提供标准数字电视业务、数字声音

广播业务、多媒体广播和数据服务业务。

地面数字电视广播系统支持多频网和单频网两种组网模式，可根据应用业务的特性

和组网环境，选择不同的传输模式和参数。支持多业务的混合模式，达到业务特性与传

输模式的匹配，实现业务运营的灵活性和经济性。

2．3．2系统结构

地面数字电视广播系统发送端完成从MPEG-TS传送码流到地面电视信道传输信号

的转换。输入数据码流经过扰码器(随机化)、前向纠错编码(FEC)，然后进行比特

流到符号流的星座映射，再进行交织后形成基本数据块，基本数据块与系统信息组合(复

用)后并经过帧体数据处理形成帧体，帧体与相应的帧头(PN序列)复接为信号帧(组

帧)，经过基带后处理形成输出信号(8MHz带宽内)。该信号经变频形成射频信号

(48．5MHz-862MHz频段范围内)。

图2．2发送端原理框图

出
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数据输入接口符合GB／T 17975．I标准。

射频输出接口符合SJ／T 10351标准。

2．3．3系统数据帧的定义

复帧结构

本系统的数据帧结构如图2．3所示，是一种四层结构。其中，一个基本帧称为信号

帧，信号帧由帧头和帧体两部分组成。超帧定义为一组信号帧。分帧定义为一组超帧。

帧结构的顶层称为日帧(CalendarDayFrame,CDF)。信号结构是周期的，并与自然时闽保持

同步。

o (24小时) 1439

l⋯⋯⋯“I I I I⋯⋯⋯～I
～ ／ ＼ J
lo：00 am ／分帧＼ 24：0(

／／“分绑＼／ ＼
I ＼4一
I， I⋯⋯⋯I I I I⋯⋯⋯I＼、

anl

图2．3分级复l帧结构

信号帧

信号帧是系统帧结构的基本单元，一个信号帧由帧头和帧体两部分时域信号组成。

帧头和帧体信号的基带符号率相同(7．56Msps)。

． 帧头部分由PN序列构成，帧头长度有三种选项。帧头信号采用I路和Q路相同的

4QAM调制。

帧体部分包含36个符号的系统信息和3744个符号的数据，共3780个符号。

超帧

超帧的时间长度定义为125毫秒，8个超帧为1秒，这样便于与定时系统(例如GPS)

校准时间。

超帧中的第一个信号帧定义为首帧，由系统信息(4．5_3节)的相关信息指示。

分帧
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一个分帧的时『日J长度为1分钟，包含480个超帧。

日帧

日帧以一个公历自然日为周期进行周期性重复，由1440个分帧构成，时间为24小

时。在北京时间00：00：00 AM或其它选定的参考时间，日帧被复位，开始一个新的日帧。

2．3．4信号帧的结构与组成

信号帧结构

一个基本帧称为信号帧，信号帧由帧头和帧体两部分组成，为适应不同应用，定义

了三种可选帧头长度。三种帧头所对应的信号帧的帧体长度和超帧的长度保持不变。对

于下图2．4a的帧结构，每225个信号帧组成一个超帧；对于下图2．4b，每216个信号

帧组成一个超帧；对于下图2．4c，每200个信号帧组成一个超帧。

信号帧包含帧头和帧体两个部分，根据帧头的不同，有三种结构。

I 帧头麓：箩剐 l帧体(含系统信息和数据)(3780个符号)(5‰习
a)信号帧结构1

I帧头笾57翌射匝(含系统信息和数据)(37晰符号)(500us]
b)信号帧当|i构2

l帧头‘鲨翌副匝(含系统信息和㈣(3780个㈣(500uS习
c)信号帧结构3

图2．4信号帧结构

帧头

帧头模式I

帧头模式1采用的PN序列定义为循环扩展的8阶In序列。可由一个Fibonacei型

线性反馈移位寄存器实现，经“0”到+1值及“1”到．1值的映射变换为非归零的二进

制符号。

长度为420个符号的帧头信号(PN420)，由一个前同步、一个PN255序列和一个

后同步构成。前同步和后同步定义为PN255序列的循环扩展。LFSR的初始条件值确定

所产生的PN序列的相位。在一个超帧中共有225个信号帧。每个超帧中各信号帧的帧

头采用不同相位的Phi信号作为信号帧识别符。

产生序列PN255的线性反馈移位寄存器(LFSR)的生成多项式定义为：

G2，5(x)=l+x+x5"Ix6"Ix‘ (2—4)

该8比特LFSR的初始相位参考附录CPl，在每个超帧开始时复位。

产生该最大长度的伪随机二进制序列的结构如下图2．5所示。
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图2．5 8阶Ill序列生成结构

基于该LFSR的初始状态，可产生255个不同相位的PN420序列，从序号0到序号

254。本标准选用其中的225个PN420序列，从序号0到序号224。对应于每个超帧中

的225个信号帧，每个信号帧的帧头采用不同相位的PN420信号作为信号帧识别符。为

了尽量减小相邻序号的相关性，经过计算机优化选择，形成的信号帧序号序列和LFSR

的初始状态可以参见文献【3】中表2。

PN420在PN255序列前填充82个符号作为前同步，后面填充83个符号作为后同步。

f前同步82个符号f PN255 l后同步83个符号I
图2．6 PN420结构

帧头模式2

帧头模式2采用10阶最大长度的伪随机二进制序列(m序列的截短)，帧头信号的

氏度为595个符号，是长度为1023的m序列的前595个码片。

该最大长度的伪随机二进制序列出10比特的移位寄存器组产生。该最大长度的伪

随机二进制序列的生成多项式为：

Gl∞3(x)=l+x3-IX” (2—5)

该lO比特的移位寄存器组的初始相位为：0000000001，在每个信号帧丌始时复位。

产生该最大长度的伪随机二进制序列的结构如下图2．7所示。

韧始相位0 0 0 0 0 0 0 0 0 l

图2．7 10阶Ul序列生成结构

由上图产生的伪随机序列的前595码片，经“0”到+1值及“1”到．1值的映射变

换为非归零的二进制符号。在一个超帧中共有216个信号帧。每个超帧中各信号帧的帧

头采用相同的PN序列。

帧头信号的平均功率与帧体信号的平均功率相同。
帧头模式3

帧头模式3采用的PN序列定义为循环扩展的9阶m序列。可由一个Fibonacci型线

性反馈移位寄存器实现，经“0”到+l值及“l”到．1值的映射变换为非归零的二进制

符号。

长度为945个符号的帧头信号(PN945)，其中945个符号由一个前同步、一个PN511

序列和一个后同步构成。前同步和后同步定义为PN51l序列的循环扩展。LFSR的初始
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条件值确定所产生的PN序列的相位。在一个超帧中共有200个信号帧。每个超帧中各

信号帧的帧头采用不同相位的PN信号作为信号帧识别符。

长度为5ll的PN序列的生成多项式定义为：

G川(x)=1+x2-Ix7+x。"IX9(2-6)

PN945在PN511序列前填充217个符号作为前同步，后面填充217个符号作为后同

步。

I前同步217个符号l PNSll l后同步217个符号I
图2．8 PN945结构

系统信息

系统信息为每个信号帧提供必要的解调和解码信息，包括符号映射方式、LDPC编

码的码率，交织模式信息、帧体信息模式等。本系统中预设了64种不同的系统信息模

式，并采用扩频技术传输。这“种系统信息在扩频前可以用系统信息由6个信息比特

(S$$483S2SISo)来表示，其中S5为MSB，定义如下：

第3~o比特(s3s2slso)：编码调制模式。

表2．1系统信息第3～0比特定义

第3~o比特

($3S211So)
表示含义

0000 奇数编号的超帧的首帧指不
符号

0001 4QAM，LDPC码率1
00lO 4QAM，LDPC码率2
001l 4QAM，LDPC码率3
0100 32QAM，LDPC码率1
010l 4QAM-NR，LDPC码率1
0110 4QAM-NR，LDPC码率2
0111 4QAM-NR，LDPC码率3
1000 32QAM，LDPC码率2
100l 16QAM，LDPC码率1
lOlO 16QAM，LDPC码率2
1011 16QAM，LDPC码率3
llOO 32QAM，LDPC码率3
110l 64QAM，LDPC码率1
1110 64QAM，LDPC码率2
1111 64QAM，LDPC码率3

‘第4比特(s4)：交织信息。
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表2．2系统信息第4比特定义

l第4比特 表示含义
0 交织模式1

l 1 交织模式2

第5比特(S5)：保留。

该6比特扩频前的系统信息将采用扩频技术成为32比特长的系统信息矢量，即用长

度为32的WALSH序列和长度为32的随机序列来映射保护。

通过以下步骤。可以得到64个32比特长的系统信息矢量，通过文献[3]附录F将26

种系统信息与这64个系统信息矢量一～对应，对于传输的任何一种系统模式，通过文

献[3]附录F可以得到需要在信道上传输的32比特长的系统信息矢量。具体32个32位

长的Ⅵ／alsh矢量产生方法参见文献【3]。

该36个系统信息符号通过复用模块与信道编码后的数据符号复合成帧体数掘，其复

用结构为：36个系统信息符号连续的排列于帧体数据的前36个符号位置，如图2．9的

结构：

l 4个帧体模式符号 I 32个调制和码率等模式符号 l 3744个数据符号 I
系统信息(36个符号)+数据(3744个符号)

图2．9帧体信息结构

2．3．5帧体数据处理

映射后3744个数掘符号复接系统信息后，形成帧体，用c个子载波调制，占用的RF

带宽为7．56MHz，时域信号块长度为500微秒。

C有两种模式：C=I或C=3780。

令X(k)为对应帧体信息的符号。

当C=I时，生成的时域信号可表示为：

FBody(k)=Z(后) 后=0,I，⋯⋯，3779 (2—10)

在载波数C=I模式下，作为可选项，对帧头和帧体经过组帧后形成的基带数据在±

0．5符号速率位置插入双导频，两个导频的总功率相对数据的总功率为．16dB。插入方式

为从日帧的第一个符号丌始，在奇数符号上加上(1+jo)，在偶数符号上力n_lz(q+jo)。

当C=3780时，相邻的两个子载波间隔为2kHz，对帧体信息符号X(k)进行频域交织

(根据附录E【3】给出的输入与输出符号的地址关系表进行)，得到x(n)，然后按下式进行

变换得到时域信号：
1 c -2_主

F口ody(k)=---寿2X(n)e。。 k=0,1，⋯⋯，3779 (2—11)
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2．3．6信号基带后处理

基带后处理(成型滤波)采用平方根升余弦(Square Root Raised Cosine，SRRC)

滤波器进行基带脉冲成形。SRRC滤波器的滚降系数口为O．05。

平方根升余弦滤波器频率响应表达式如下式所示：

P(，)=

t 川s(1-a)／2r,

仁+；cos(!!竺三41；!；二三型]}j c-一a，，z‘cI卅s c-+a，，：t(2-12)
0 J刀>(1+a)／2L

其中C为输入信号的符号周期(1／7．56，格)，口为平方根升余弦滤波器滚降系数。
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在通信传输中，想要在系统的接收端取得较好的信号检测性能，首先必须对信道引

入的干扰有深刻的理解和认识。文献【4】．【ll】描述了最近30年来不同的移动信道建模方

法。其中最著名的是Clarke[41和其简化模型Jakes[51。这两个模型广泛地用于Rayleigll衰

落信道的仿真中。但是，Jakes模型是一个确定性模型，不宜用于具有频率选择性的非

相关衰落波形信道。所以在文献【5】一【8】中描述了一些基于Jakes模型的修正模型。文献

【11】提出对低频率振荡器引入随机相位偏移的方法来对无线信道进行模拟。本章专门就

无线信道中多径和多普勒频移对信号的影响进行探讨，并采用抽头延迟线TDL模型方

法来模拟实际多径信道。

3．1建立无线信道的问题

在设计无线信道的时候必须考虑如下三个问题：

1、 信道产生的衰落和信号的功率损失：接收信号的信噪比(SNR)是否能够使接收机

检测到传输的信号。

2、信号失真：信号失真能否被预先检测出来或抵消掉，以保证在接收端可以恢复出发

送信号。

3、时变性：对于上述的两种无线信道特征(SNR和信号失真)，接收机能否快速的跟

上信道变化的速度。

一个完整的无线信道模型应该提供SNR，信号失真以及时变参数的信息。为了解决

上面的三个问题，可以将无线信道模型分成三部分进行讨论和研究：

●信道的传输损耗

·频率选择性信道的脉冲响应

·时变信道的脉冲响应

本章着重讨论频率选择性信道和时变信道对信号产生的影响。

3．2多径和多普勒的影响

多径和多普勒在时域和频域上对发送端发送的信号产生影响，严重时，会导致信号

功率互相抵消，信号波形产生畸变，导致在接收端不能正确解调出正确的信号。
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3．2．1多径信道的影响

在无线信道环境下，一个信号从发送端传输到接收端可能要经过好几条不同路径如

图3．1所示：

图3．1多径传播

令J(，)为传输信号，那么接收信号可以表示如下：

y(f)=∑a,s(t-r,)，fl≤『2≤f3≤⋯≤吒 (3—1)

这晕￡为信道多径个数。

A：当Jp)为单频率或正弦信号时：

如果JO)为单频率或正弦信号，则可将传输信号sO)表示为s0)=e刎，则接收信
号为：

L L

y(f)=∑ane川“矗’=H(co)e倒，日(∞)=∑a．e圳h (3—2)

H(co)定义为多径传输函数。

假如设定7条多径，并分别设定这7条多径的到达时间，经过仿真可以发现，接收

信号的幅度随着角频率变化。对于某些频率，7条路径相互抵消，产生一个幅度值较小

的1日(m)l，而在某些频率，7条路径又相互叠加产生了一个幅度值较大的lH(∞)l。这种

现象，就是多径效应。出于有多径效应导致不同频率的衰落不同，即多径衰落是频率的

函数。图3．3就是7条多径对应不同角频率衰落下相互抵消、叠加后的多径传输函数

的幅度值。
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图3．2对应不I司角频率寰落的多径传输函数的幅度

多径信道传输函数取决于发送机和接收机所处的相对位置，同样信号幅度和到达时

间也受发送机和接收机所处的位置的影响。

例如：考虑一个2条路径的多径信道模型，一条为直视路径(LOS)一条为反射路

径。设发送天线的高度为啊，接收天线的高度为吃，收发两端的水平距离为d。
从图3．3中可以得到直视路径(LOS)距离为：

rLo$=4d2+(曩一以)2 (3—3)

反射路径距离：

rpaEF=4d2+(扛+4)2 (3—4)

则，传输函数为：

H(d、：皇垃eJ叽osI。+R bReF e卢，胁，c
rws rREF

：纽e，2A：rLos7。+Rk∥2％，。 (3—5)
rLos rREF

其中月为反射系数，6_泌，6_艏，为天线特征函数，正比于传输功率。为了方便，选

择‰=l，‰=1和庐一1。因此上式改为：
日(们=—三．e，2IfrLO$“一—LeJ2％H (3—6)
、。

rLO$ rpogF

IN
＼、．==＼≤：?
、·．霉射距离、＼＼、、＼

。 ’、’’、，、．．、．～，．．，，，，7，，’1

图3．3两径模型
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假发：f。1GHz，五=clf=o．3m，令丘=lom，hr=2m，针对上述2条多径的情况，对

不同的收、发机之『日J的相对距离进行仿真，得到收发端之间不同距离对应的信道衰落值

的仿真结果，如图3．4所示。

l呻10(dIslance)

图3．4两径情况F的幅度衰落

图3．5不同距离下不同频率的幅度衰落

从图3．4和图3．5中，可以得到如下结论。多径衰落的频率特征和收发端位置

有关。从图中可以看到，相邻两个深度衰落间的距离为I／TD,彻为两条多径的传输时

延差：
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TD=—re,gF--—rLOs
C

B：当信号s(t)为多音信号

如式(3—2)所示，无线传输信道的传输函数可以表示如下：
L

日(∞)=∑ane圳如 (3—7)
n=1

％和L分别是第n条路径的幅度和时间延迟。对于多音信号，信道输出可以写成：

J，(f)=∑a．s(t-r．) (3—8)

这里信号J(f)包含多种频率。

J(f)=瓦1￡s(缈)P埘d∞ (3-9)

s(国)为sO)的频谱。

s(co)=I s(t)e—ja’tdt (3—10)

m

y(f)可以写成：

】，(缈)=月’(彩)s(国)=∑a．S(co)e-归‘ (3一儿)

这里为了讨论方便，将传送信号指定为方波，脉冲宽度为5／zs。

1、时域分析：

利用Matlab建立一个发送信号和接收信号的时域波形图。并设计两个时延大小不

同的信道，进行仿真。

Casel：％：【0，l／is，2／．ts，3／zs，4#s，5／zs】

Case2：％：[0，0．1／is，0．2／．ts，0．31ts，0．4／zs，0．5雕】

发送信号的波形如图3．6所示。仿真结果由图3．7所示。通过图3．7可以发现多径

信道导致信号产生形变。时延较小的信号波形只是在信号边界处，有一些小的毛刺，而

时延较大的，信号的波形发生了严重的畸变。时延越大，信号形变也越大，即信号的形

变和信道时延的大小成正比。
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E

图3．6发送信号波形

Ⅲ●1：large delay spread

o 5 10 15 20

1．4

1．2

1

o．8

o．6

0．4

o．2

o

-0．2

-0．4

-o．e
o 6 10

TIme(us)

图3．7两种多径时延情况下的接收信号波形

2、频域分析

使用Matlab，产生一个发送信号并用傅立叶变换到频域，同样对两条不同多径时延

的信道用傅立叶变换到频域，如图3．8所示。由式(3-10)可以得到信号的频谱。用式

i(3—2)可以得到信道传输函数，最后(3—11)用来计算输出信号频谱。

如图3．8给出了输入信号频谱和两个信道传输函数第一行为幅度函数值，第二行为

相位函数值。横坐标为归一化频率。对于信道2(图3．8最右边～列)，传输函数的幅

度基本平坦而其相位在归一化频率区间内基本为线型的。所以信道2引入的信号曲变比

较小，而这种信道称之为平坦衰落信道。对于信道l(图3．8中闽～列)，传输函数的幅

度不平坦；相位也不是线型的。所以信道1将会导致产生更多的信号曲变而这种信道称

之为频率选择性衰落信道。

璧●hf口■—-_1

]0，00J

一

一
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channell channeI 2

Frequency州Hz) Fmquency叫Hz) Frequency洲Hz)

豳3．8输入信号频谱和两条多径的频谱

从图3．8可以看出，信道传输函数频率变化的大小和信道时延成正比。信道时延大

将会导致传输函数的快变化。
PP spectmm O／P$pectmm'0，P spectmm 2

Frequency【MHz)

枷L

图3．9输入信号频谱和经过两条不同多径的输出信号频谱

图3．9 为输入信号频谱和经过上述两条不同时延的多径的信道输出信号的频谱。

图中的第一排为幅度函数值，第二排为相位函数值。对于信道2的输出信号频谱(最右

边一列)和输入信号频谱非常相似，因此，信道2对信号只产生了微小的曲变，这种信

∞口，芒c口■E

m*-LIm

●口3Ec啊∞￡

∞∞_c也
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通称为平坦衰落信道的。对于信道1，信道输出信号的频谱和输入信号频谱不太一样，

因此，信道1引入更多的信号曲变，这种信通称为有频率选择性。

在图3．10中给出了以频率为自变量，在不同时延下的信道传输函数值变化情况。

在时延为0．2／zs时，变化周期为5MHz。同样，对于时延为lps，5ps，lOps时，信道

传输函数的变化周期分别为IMHz，0．2MHz，0．1MHz。信道时延越大，倍道传输函数的频

率变化越快。

delay-spread=O．2 micro$8C delay-spread=1 micro sec

ffeuency。MHz

freuency，MHz

delay-spread=10 micro sec

图3．10 4种不同时延情况下的多径传输函数的绝对值

3．2．2多普勒效应和多径信道的影响：

^：多普勒频率偏移(无多径情况)：

将无线电波的速率和频率分别表示为c和厂。定义相同相位的一个层面为波阵面。

例如：一个从一个静止的信源发出一个球面波P／2吖(r／c-I)／r。相位为21rf(r／C—f)，

为一个常数，假定为a。在任意时刻f，波阵面半径为r--砸+a12石f)，如图3．11所示。

]0爿川一鲫
～，√=：0

i一咻葡一I‰Ⅵ画

一

011

I

一

●¨二二¨面
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图3．11静止波源的波阵面

两个相邻的波阵面定义为：2zcf(r／c—f)=a和2，rf(r'／c—f)=a一2，r。由于

eJ口=P八口一2丌)，定义波长为2个波阵面的距离，所以五=r'-r=“厂。

(1)移动的信源(无多径)

多普勒频率偏移是由信源的移动导致的。当一辆车响着汽笛从远处向我们丌过来，

再从我们面前开向远方，我们听见汽笛的声音是不同的。这是因为声音发出的源(汽车)

相对我们是在运动的。当汽车驶向我们的时候，当信源移近的时候，信源到信宿的距离

变短即波长被压缩，导致汽笛发出的信号波频率升高；而移远时，相对于信宿信号波长

被拉伸，即汽笛发出的信号波频率降低。如图3．12所示：

图3．12移动信源的多普勒频率偏移

同样的，如果信源静止而信宿移动的话，接收到的无线电波也会有频率偏移。现在

假设有一个信源以速度v移近信宿。将信源表示为t=O且，=0。在t=0的地方，r=0为

球心位置。最近的波阵面在t=l，厂．如图3．12所示，由于发送源以速度v移动，则信

源中心在t=llf时，=v／f，换句话说，第二个波阵面发出时球心的位置在，=v／f处。

因此，在信宿检测到的波长将被一系列vlf压缩，等价波长为：

～=A-v／厂=clf—v／， (3—12)
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相对应的等效频率为：

fv=C／却2南2／圭川，+≥(3-13)
则多普勒频率偏移为：

凡一厂*fF) (3—14)
f

(2)移动的信宿(无多径)

当信号源静止，在，=0处的两个相邻波阵面的距离为旯。这个波阵面的传播速度为

c。如果信宿以速度’，朝信源方向移动，则信源信宿的相对速度为’，+C，因此，信宿通

过一个波长的时间为：

～=A／【c+v)=(clf)／(c+v) (3—15)

等效频率为：

矗=l／tv=而c+v／=朋+》c t c

因此，多普勒频率偏移为：

(3)移动信源和移动信宿(无多径)

．凡一f*fb
C

向

，，

夕
∥7

么
／

波振面

(3—16)

(3一17)

圈3．13平面波接收

当信源信宿的距离增加时，球形波阵面在接收端逐渐变成平面波。令只为无线电波

传输方向和信宿移动方向的夹角。类似的，令只为无线电波传输方向和信源移动方向上
的夹角。如图3．13所示。

设信宿的速率为心，信源速率为vJ。对于移动信源的情况，等效波长为：

丑=名一■cos8,／f=c／f一屹cosO,／／ (3一18)
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由于波阵面的等效速率为c+vD COS包，则需要：扣去 净玛，
c+vocos眈

对于信宿从一个波阵面到相邻波阵面。如果速率为■和vo远远小于c，多普勒频偏

为：

，：!：!±生!!!堡： !±羔!竺鱼 ：，!二当121堡!!
J a+o

t 五 c／f-v,cosO,／f。1-v,cosO,／c

≈f(1+vocosao／c)(1+匕cosO,／c)≈fO+vocosOo／c+匕cosa,／c)

(3-20)

因此，多普勒频率偏移由信源的移动与／或信宿的移动导致的。

弩：f．一f；f(v,cosO+vocOSOo)(3-21)

对于信号J(f)，其频率谱为：

s(co)=￡m)e-JCo‘dt (3-22)

有频率偏移鲈，则新的信号变为；

瞄(f)=ES(co+2zAf)eJ'口'dt (3—23)

如果s(f)为单频信号，则s△r◇)=e72”‘／+可”．

B：多普勒和多径信道对单音信号的影响：

如图3．1所示，多经信号从信源以不同的发射角发射，以不同入射角到达。因此，

每一条径的多普勒频移通常都不同。为了方便起见，使用相对速率’，来代替式(3-20)中

的匕和vD， q=cos的变化范围为一1到1，则最大多普勒频移为：

±厶=厂兰 (3—24)

当没有多普勒影响的情况下，接收信号为：

Ⅳ

y(t)=H(co)ejc”t，H(国)=∑ane—J国t (3—25)
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这里，N为多经条数。an，％分别表示第刀条路径的幅度和时延。当有多普锄影

响情况下，(On=2万厶，I六l<fo，为第／7条多径的多普勒频移。接收信号为：

y(f)=tt((O，t)ej叭，这里

N

／-／((O，f)=Z ane-j搿r"+旭， (3—26)

Time．Sec

Doppler Shifts

frequency．Hz

no Doppler shift

time．flec

with Doppler shifts

图3．14多径和多酱勒效应

图3．14中分别给出了20条随机产生的多经，和一个频率等于10Hz的单频率信号。在

图3．14右上方是没有多普勒频移情况下接受信号的时域波形，右下方是有多普勒频移

情况下接受信号的时域波形。没有多普勒频移时(右上角图)，从图中可以看到接收信

号仍然为一个单频率信号。信号没有变形。而当引入多普勒频率偏移的情况时(右下角

图)可以看到信号时域波形明显变形，并且形状随着时间的改变而改变。时变信号包络

的变化率正比于多普勒频率扩展。大的多普勒扩展产生信号包络时变速率加快。

图3．15给出4种不同多普勒频率扩展情况下接收信号的波形。从图中可以看出，

在多普勒频率扩展为Af=0．01Hz时，时变周期为100秒。同样当多普勒扩展分别为0．05

IIz，0．1 Hz，0．5Hz时，时变周期分别为：20秒，10秒，2秒。

Iec

5l∞口∞^l∞u∞．1
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萎．：；1：一I 《一
●

豆

time．SeC

∞

墨

time．8ec

time．sec lime．sac

图3．15不同多酱勒扩展的时域单音信号波形

C；多普勒和多径信道对多音信号的影响：

在时变(tip有多普勒影响)多经信道环境下，接收信号为：

)，(f)=H(co，，)ej研，这里Ⅳ∞，f)：童嘞g_．肋‘+知∥为时变谱。考虑一个含多频率
n=1

分量的信号。J(，)=去．￡s(缈)g，“砌，接收信号的时变谱为s(缈)日(口，f)，则接收
信号的时域表示为：

yc。=去￡sc彩沮c叫，e脚d国=薹％(去￡sc∞沁加(f_砀)+知Ⅳd国)

=荟iv％I瓦1￡s@)eJca(t-rn)dca)P肼≈薹％m一％∥州cs—z，，
例如：

假设多径信道(6条)幅度值：％=【1，0．3，-0．8，0．5，-0．4，0．2】5

设casel和case3有小多普勒偏移：co．=[0，2Hz，lOHz，6Hz，8Hz，4Hz]；

设case2和case4有大多普勒偏移：co．=【0，20Hz，100Hz，60Hz，80Hz，40Hzl；
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没case／和case3有大多径时延：靠=[0，1胪，2／zs，3／zs，4／Js，5ps】；

设case2和case4有小多径时延：厶=[O，o．1#s，o．2／zs，o．39s，o．4／zs，o．5／“s]；

假设发送信号频率为一1]llg-]Z到1M}lz，两个观测时间分别为岛=O秒和20秒。

amphtude

Frequency刚Hz)

phase

Frequency刚Hz)

图3．16 4种不同情况下的信号的频率

％虚线(实线)表示乇=20(to=o)
real part

0 5 加 15

Ttme(us)

imaginary part

I
O 5 10 15

I
l一一 ．．——

r。。～⋯
0 5 10 15

f
0 5 10 15

【 ．

r_ ．

0 5 10

图3．17 4种不同情况下的信号的时域波形

}虚线(实线)表示fo=20(to=0)
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由图3．16给出的信号频谱可以看出，多普勒频率偏移大导致频率的变化快。多普

勒频率扩展越大，接收信号频率的变化也越快。由图3．17给出的信号时域波形可以看

出，大的时延导致更多的时域信号波形曲变(如casel，2)。较大的多普勒扩展导致信

号随时间变化加快(如case2，4)．

3．3信道仿真重要参数

在进行衰落信道仿真时，有两个最重要的参数，即均方根时延扩展和多普勒带宽。

3．3．1均方根时延扩展

最大时延扩展和均方根时延扩展是反映多径效应严重程度的重要指标。(最大)时

延扩展z'懈表示在此延迟时间以外接收功率p(f)很小，均方根的时延扩展4定义为：

q=[<r2>一<r>2】l／2 (3—28)

<x>表示x的时间平均值，而

<，>- (3—29)

当时延扩展与数字通信系统的符号周期在同一量级或大于它时，延迟的多径分量将

在不同的符号间隔到达并引起码问干扰，这将对BER性能造成负面影响，这等价于信道

的时变传递函数的带宽小于信号带宽。在这种情况下，信道具有带限滤波器的性质，这

也就是上面3．2节中提到的频率选择性。

如果信道没有频率选择性，则最大的时延扩展要远远小于符号周期Z，即

瓦。“巧 或 ∥<0．1T, (3—30)

在非频率选择的情况下，所有的延迟多径分量到达的时间段仅为一个符号时I'日j的一

小部份。在这种情况下，信道可以用单一路径来建模。输入一输出关系可以表示为乘法。

即：

y(f)=c(r，f)·x(f) (3—31)

对于频率选择性信道

瓦。>>互 或 ∥>O．IT, (3—32)

输入一输出关系为如下卷积

y(f)=c(r，f)ox(f) (3—33)

0为卷积运算，c(r，f)为信道冲击响应。

_Ⅳ

c0，，)=∑ak(t)8(r-rk(t)) (3—34)
七=l
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ak(t)和吒(f)为}时刻第七条路径的复衰减和延迟。

3．3．2多普勒带宽

对信道冲击响应函数做相关：

曩。(fI，砭，口)=E(c‘(q，t)c(rz，t+口)} (3—35)

在大多数的多径信道中，假设对应于不同延迟(即不同路径)的衰减和相位偏移不

相关。由这种不相关散射(Uncorrelated Scattering，US)假设，有

墨。(q，吃，口)=8。(q，口)万(q—f2) (3—36)

式(3—36)体现了广义平稳和不相关散射两方面的假设，它经常被称为衰落的WSSUS

模型。用相关函数R。(f，口)来表示自相关，则有

尽。(f，口)=E(c。(f，t)c(r，t+口)) (3—37)

对自相关函数做傅星叶变换，可以得到衰落信道的频域模型，用功率谱密度表示为

s(『，五)=F{—k(f，口))=I．．如(r，a)exp(-j27r2a)da (3—38)

s(r，旯)称为信道的散射函数，是一个有两个自变量的函数，其中一个是时域变量

(延迟)，另一个为频率变量，即多普勒频率变量。散射函数以延迟和多普勒频率的函

数形式，给出了一个信道平均功率输出的度量，指示了信道特性作为时『日J的函数变化(衰

落)的快慢。如果多普勒带宽毋于信号的带宽B。在同一数量级上，则信道特性变化(衰

落)的速率与符号的速率相当，这样的信道称为快衰落，否则信道称为满衰落。因此：

毋<<鼠=l／T, (慢衰落信道)

毋>>E=1／Z (快衰落信道)

如果信道是慢衰落，则可以采用瞬时值的方法来对信道仿真以获得性能评估。否则，

必须直接仿真出信道状况的动态变化。

3．4建立离散多径信道的TDL模型

在计算机进行仿真时，抽头间隔(即时延差毛一％一。)必须表示为采样周期的整数

倍。因此，采样周期必须比最小的延迟差要小，这可能会导致过高的采样率和无法承受

的计算负担。针对这个问题，可以采用建立均匀抽头间隔的延时抽头线(TDL)模型来

解决。

式(3—39)给出均匀间隔的TDL模型的抽头增益的计算方法：

誊，(，)=∑：．q(f)sine(7一甩)=∑：。ak(t)fl(k,n) (3—39)

丁为采样间隔。p(k，疗)的包络随H的增大而减小。因此，抽头的数目可以缩减到
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Hs埘，其中m满足： m>>乙。／T．当最大的延时扩展7k不超过3～4个符号间隔
时，需要的抽头数目就不需要超过20个(-m<竹<m，m=10)。

抽头增益的产生如图3．18所示。从一组N个独立的、零均值复高斯白噪声过程开

始，对它们滤波来产生合适的多普勒频谱。接下来对这些变量按比例缩放，产生所需的

功率曲线。最后按式(3—39)做变换后产生抽头增益。注意在图3．18中仅仅显示N条

路径中的两条。

图3．18产生多径信道抽头增益的框图

在实际仿真中也可以参考通信仿真中一些给定的经典信道参数，将这些信道参数用

上述的萨函数进行加窗处理以后得到的抽头增益值，来作为本文仿真中所需要的信道。
cr8 channel

卫

E
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o
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图3．19 CT8信道模型

图3．19 为使用上述方法得到的CT8信道模型。这个模型在后面，对信道进行估计

和对信号进行均衡中会用到。
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本章将各种数字电视地面广播标准的的信道估计及均衡技术进行了简单介绍，对

比。给出了针对我国国家数字电视地面广播标准GB20600．2006的信号帧结构的信道估

计及均衡方法。

4．1地面数字电视广播的信道估计

4．1．1各种数字电视地面广播系统的信道估计算法

数字电视地面广播频道在VHF／UHF内，是目Ij{『使用最多的频段。这一传输信道的

质量相当恶劣。电视信号传输信号的频带宽达几兆赫兹，由于加性噪声、同频干扰、多

径传输等线性失真，很难保证其频率响应在整个传输频带上是基本平坦的。因此，这是

一个频率选择性的衰落信道。在这样恶劣的传输信道上又要获得较好的接收性能，必须

使用准确的信道估计来进行信道补偿。无论单载波或多载波系统，目前一般采用导频信

号进行信道估计，即数据辅助(DA)的方式来进行信道估计。与此相对应的是使用盲

估计(Blind Estimation)方法。盲估计可以不必发送特殊的训练序列，从而提高系统频

谱效率，但是该方法需要在接收到足够多的数掘情况下才可能得到可靠的估计值。对于

无线移动通信系统，由于信道是时变的，需要大量数掘这就限制了盲信道估计的使用。

因此，无线移动通信的信道估计一般要借助于一定的导频(训练序列)来完成。

目前进行信道补偿采取的措施分两大类：时域均衡和频域均衡，以及它们两者的结

合。ATSC为单载波(SC)系统，它采用时域均衡器来进行信道均衡，也就是不估计信

道冲击响应而是直接得到信道冲击响应的逆向量，用这个逆向量对接收信号进行补偿：

DVB-T和ISDB为多载波(Mc)系统，采用OFDM调制并通过频域进行信道补偿；

GB20600-2006标准也采用的是多载波调制系统，它在收端使用窗口内循环相关算法得

到信道冲激响应，接着在频域上完成信道补偿。由于GB20600-2006标准的帧结构中，

每一个OFDM数掘信号块前均插入一个PN序列，所以能够很快的更新信道估计值，能

够较好地适应时变信道。当然，这是以增加一定的计算量来进行循环化重构来实现的。

DTTB系统的信道估计算法

地面无线信道是一个时变的频率选择性衰落信道，信道估计要跟踪上时变倍道的变

化，就需要训练序列以某种连续的方式插入到发送列表中。根据时域和频域的采样定理，

导频信息的插入速率要与相应的多普勒扩展和信道的时域扩展相适应，在时域和频域上
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分别满足：

，=，：—L
。“”‘‘2N,T

，：玉
j”N

f

式中T为帧周期，瓦为FFT信号的时问长度，Ⅳ，是在时域方向上的『ⅡJ隔，力。。是

最大多普勒频率；Ⅳr为OFDM的子载波间隔，气。为最大的信道时间展宽。不同的DTTB

系统使用不同的导频信号，并针对所采用的导频实现相应的信道估计算法。

ATSC系统

美国ATSC 8-VSB单载波系统必须使用复杂的信道均衡器来进行信道估计，消除多

径干扰，有达到良好的效果，均衡滤波器的抽头数量巨大。目前常用带反馈的256抽头

IIR滤波器(64抽头正馈和192判决抽头反馈)，采用LMS(最小均方)算法，用发送

信号帧Field sync部分【l】的二进制训练序列来调节滤波器抽头，降低均衡器输出误差。

DFE反馈输入是不含有噪声的已判决数据，因此它能更好的抵消后向IsI，提高输出端

的信噪比。在结构上判决反馈均衡器包含两部分：静向滤波器和后向滤波器，用束抵消

胁向和后向的ISI。其结构如图4．1所示。

图4．1 ATSC采用的DPE均衡器结构

DVB系统

欧洲的DVB—T多载波系统是在OFDM频谱中插入导频信号来进行信道估计的。它

规定了分散导频(scattered pilot)和连续(comtinuous pilot)导频。连续导频在每个COFDM

符号中的位置都是固定的，散布导频的位置在不同COFDM符号中有所不同，但以4个

COFDM符号为周期循环。对于OFDM系统，多径衰落信道可以看成是时间和频率上的

一个二维信号。DVB．T系统的信道估计通常是在频率和时域上分别进行插值滤波来实

现。如图4．2所示。

解调后的OFDM信号Yq，k)(FFT之后)在频域可以表达为：

Y(1，七)=H(I，k)X(1，七)+ⅣU，七)

其中f代表OFDM子载波(频域)序号，k为信号OFDM码元序号(时域)。H(t，后)

为信道传递函数，Xff，k)为发送信号，而N(I，七)为窄带高斯白噪声。由于导频信号已知，

通过除法运算可得到导频位置的信道传递函数的估计值疗，(，，D，接着对疗，(，，七)在频域

和时域插值滤波得到整个信道传递函数的估计值fl(n，七)，插值函数与具体采用的估计

方法有关．
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幽4．2 DVB系统信道估计

GB20600-2006系统

在GB20600-2006系统中虽然也采用了OFDM多载波调制技术，但与欧洲DVB的

COFDM不同，该系统使用了称为时域同步正交频分复用(TDs．OFDM)的调制技术，

它既具有OFDM能够有效对抗多径的优点，又避免了欧洲COFDM同步时间较长的缺

点。在TDS-OFDM中没有插入OFDM导频信号，而是利用了扩频通信中的扩频技术，

插入时域PN扩频信号作为时域同步，同时利用PN序列进行帧同步、频率同步、时间

同步、信道估计和跟踪相位噪声等。

图4．3 GB20600-2006标准的信号帧结构

GB20600．2006标准信号帧如图4．3所示，它由两部分组成：帧同步头和帧体。帧

同步头包含长度为255的PN序列；帧体为一个OFDM块，该OFDM块可进一步分成

长度为420的保护『Bj隔和长度为3780的DFT块。帧同步头和帧体的基带符号率相同，

规定为7．56MSps，帧同步采用BPSK调制得到稳定的同步。采用的信道估计使用已知

的PN序列和接收的PN序列进行时域相关得到，它将各采样点的噪声进行了线性平均，

从而提高了S／N，达到改善信道估计的效果。

设定子载波Ji}携带的数据为丘，发送端平方根升余弦(Square Root Raised Cosine，

SRRC)滤波器为舰Re。，物理信道冲激响应为^(f)，接收的数据经过FFT后表示为：

＆=肝7【腓7(以)·歙RQ+而(f)+艘RQ】
=以FFr(SRgC．)FFT(h(t))FFT(SRRC,，)

由上式可以看到，接收数据墨由于SRRC滤波器和物理信道而产生失真。帧同步
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小的PN码经过相同的SRRC滤波器和信道，经FFT运算后可表示为：

最=FFT[(PN*SRRq+h(t)+SRRc。)oPN】

=FFT(PNoPN)FFT(SRRC。,,)FFT(h(t))FFT(SRRc0)

其中p表示相关运算，采用的PN码为m序列，又称最大长度序列，其自相关函

数具有类似白噪声自相关函数的性质，从而FFT(PNoPN)可以看成一个常数。

因此，可以使用最来补偿R：

Xk≈Rk|＆=xt

其中毫为均衡后的数据，以上估计算法如图4．4所示。

图4．4 GB20600-2006标准信道估计框图

由于实际GB20600．2006标准系统可能存在载波频率偏差和高斯噪声，为了减小噪

声对信道估计的影响，丢弃了时域冲激响应中的较小的估计值，其作用相当于时域滤波，

当前采用的丢弃门限值为冲激响应中最大估计值的5％。这一方法，也称作渗漏技术

(Leak Technique)。

4．1．2信道估计的准确性

ATSC采用均衡器技术进行信道估计，当信道响应的扩展长度在判决反馈(DFE)

的调节范围内时，与DVB的信道均衡相比，DFE算法对噪声具有更高的抑制能力，从

而其信道估计准确性更高。但因为ATSC训练系列插入的速度慢，不能根据该序列对较
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快的动态信道进行均衡，所以只能用盲均衡的方法进行；同时均衡器仅对时延较短的回

波效果较好，当时延较长时效果比较差，并且对回波时延的变化较为敏感，此时信道估

计的准确性就明显下降了。

GB20600．2006标准和DVB．T都采用OFDM技术，每个传输符号的持续时问被延

长了N倍，远远大于一般典型多径反射的延时散布。而且为了防治载波问的正交性不被

破坏，OFDM还插入一个保护间隔△，只要回波时延不超过A，就可以消除回波干扰，

因此在常延迟信道环境下GB20600．2006标准和DVB-T比ATSC信道估计更准确。

GB20600—2006标准采用时域冲激响应算法进行信道估计，利用扩频技术将高斯白噪声

进行了线性过滤；DVB-T通常采用频率插值，而接收端的信号受高斯白噪声影响，所

以从单次信道估计的精度而言，GB20600．2006标准性能远远优于DVB-T系统。DVBoT

信道估计的损失为2dB，而GB20600-2006标准信道估计的损失在PN码长度为255时

只有O．2dB，在长度为511时将会更小。

4．1．3信道估计的实现复杂度

为了达到良好的效果，ATSC需要的均衡器抽头数量巨大。256抽头的DFE滤波器

抵消的多径回波仅为20／r』s左右，其中包括前向滤波64个抽头，后向滤波192抽头。又

想抵消85ⅣJ的回波，需要1024个抽头。计算复杂度高。

GB20600．2006标准和DVB-T的OFDM调制天生就有可以抵抗多径失真的能力，

能抵抗0dB的回波。因此，不需要或用简单的均衡器就可以。DVB．T采用了插入导频

同步方式，一般需要迭代算法进行信道估计和系统同步，实现复杂；GB20600．2006标

准采用时域同步算法，只需要在收端做相关处理，实现简单。而且GB20600．2006标准

系统的FFT算法效率更高【501，DVB-T的OFDM载波数不能进行因数分解，只能在通过

增补零点，在采用2的整数次幂来进行FFT计算，这样就降低了运算效率。

4．1．4信道估计的跟踪速度

ATSC均衡器使用发送信号帧中Field sync部分来调节滤波器抽头，完成对信道的

跟踪，从ATSC信号帧结构可知，该信道估计每24ms更新一次，对快速动态回波则只

能使用盲均衡。同时DFE要正常工作，需要系统保证一定的信噪比(错误判决小于

10％)，信道变化不可太快，以确保被解调的数掘能过比较接近正确值。这就限制了均

衡器的跟踪速度。

DVB-T完成一次全信道估计需要连续4个OFDM符号(1．024ms)，而GB20600．2006

标准的信道估计采用时域同步方法，不象DVB．T需要迭代处理和几帧平均，只需要进

行相关检测就行，其简单精度高，每一信号帧都能进行全信道估计，跟踪传输数掘的变
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化。GB20600-2006标准信号帧的持续时间为600／ts，因此其跟踪速度是DVB的2倍

足ATSC的48倍。

4．2信道估计训练序列的开销

为了计算简单，忽略RS、卷积码、头信息、保护『日J隔等部分对传输效率的影响，

而只考虑进行信道估计的导频信息对传输效率的影响。

在TDS—OFDM中，TDS—OFDM的帧同步PN序列长度为255，帧体为长度为3780

个符号的DFT块，故信道估计的开销为：420／(3780+420)“10％。而在DVB．T中，每

个OFDM符号的子载波为1705(2k模式)和6817(8k模式)，其中的插入导频包括分

散导频、连续导频和TPS附加信息，其相应的有效数据子载波数分别为1512(2k模式)

和6048(8k模式)。这样不考虑TPS导频的开销时，DVB．T用于信道估计目的的导频

载波数量占总载波的10％。

TDS．OFDM采用时域PN序列，在收端利用相关算法，得到信道冲击相应。与ATSC

和DVB-T系统相比，TDS—OFDM信道估计算法受到高斯噪声和时变信道估计的影响更

小，正确性更高；算法实现简单，复杂度更低；信道估计刷新速度快，能完成对变化更

快信道的跟踪。从而证明TDS．OFDM信道估计更适应地面数字电视广播信道传输。

循邱河缀 循玮后缀

图4．5 TDS-OFDM典型帧结构

＼ ／

竽臻叫
藉环唐磊

闰4．6时域同步头的PN序列

图4．5给出了TDS—OFDM的典型帧结构。可以看到TDS．OFDM是在每两个OFDM

信息数据帧之间的保护fBJ隔里面插入时域PN序列。这与DVB．T系统的帧结构有很大
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区别。DVB-T帧结构是在保护间隔里插入循环静缀。图4．6为插入的PN序列的示例图。

给出了PN序列结构。PN序列本身的长度为255，在PN序列前用PN序列最后83个符

号填充，并将PN序列前82个符号填充在PN序列的后面，使得整个PN序列的长度为

420。可以看出这里PN序列相当于有一个长度为165的前缀，这样就可以抵抗最大多径

时延不超过165的多径干扰。

4．3不同最大多径时延的信道估计

不同的多径时延，对接收信号的干扰不同，因而采用信道估计的方法也不同。因为

需要考虑到PN序列的循环前缀长度只有165。一旦超过这一循环前缀，接收到的信号与

本地PN进行循环相关就会产生混迭，而导致无法正确地估计出信道冲击响应值。下面

本节就将信道以时延长度大小划分为三种情况，分别进行讨论。

本文采用基于PN循环相关的信道估计方法，分两步进行：

(1)利用本地已知PN序列与接收数据时域循环相关检测。

(2)利用迭代干扰消除法进行干扰消除。

假设信道是一个广义平稳的非相关散射下的多径时变瑞利衰落信道，它的脉冲响应

为：

L-I

h(r，，)=∑％艿(f一％) (4一1)
m=O

其中％为第m条多径的幅度，％为第m条多径的延时，￡为多径数。设发射信号

为s(f)，则接收信号为

^一l

y(f)=J(，)+Jj(f，f)+门(f)=∑ckJO—o)+以(f) (4—2)
m=0

其中·表示卷积。

令t=nT，f=kT，T为采样间隔，经过采样(下面为了方便，省去T)得到

L-I

y(帕=∑％s∽一k)+甩(力 (4—3)
m=0

若已知PN序列为p(而(O<n≤肘一1)。与接收信号y例作相关。利用式(4—3)的

结果可以得到

M—I Ⅳ一I r￡一I -I

Rey(月)=∑p(f)yo+f)=∑P(圳∑％s伽+f—k)+no+f)|
，．

。旬 ‘。o L”20 J
(4—4)

￡一l M-I M-I
’一一’

=∑％∑p(i)s(n+i-km)+∑p(f如(”+f)f，胛=o，⋯，M-I
m=O i=0 t=O

如果发送的信号为PN序列，且满足
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s(n+i—km)=p((门+f—k)^，)订，f=o，1，⋯，M—l (4—5)

膨为255。表示PN序列本身长度(不禽循环前缀，后缀)，(．)。表示为对M取模。这

样对式(4-4)重写如下

墨∥(疗)=∑am∑p(np((_，z+f一吒)Ⅳ)+墨，(厅)
=80 (4—6)

=∑amRpp(玎一吒)+R"(席)i,n=o，⋯，M—l

R，是本地PN序列的字相关函数，R，为本地PN序列和噪声的互相关函数。如果

R，为理想的J函数(冲激响应函数)，那么Rry即为信道的时域冲激响应。然而，PN序

列在BPSK映射方式下，循环自相关值为

Repc竹，=善pc，，p“一+D。，={竺：_：：i：n=O，⋯，M-I ca—z，(竹)=∑p(f)p“一+D。)={”：’：：：：： ，⋯， (4—7)

可见PN序列的循坏自相关并不是理想的占函数，在非零位黄处并不是处处为零，

凶面通过相关检测会引入额外的旁瓣干扰，降低了信道估计的精度，因而需要利用迭代

干扰消除方法。显然，峰值大的相关序列受到峰值小的相关序列的干扰比较小。因而可

根据峰值从大到小依次消除旁瓣干扰。消除干扰的步骤如下：

(1)首先找到如(功中的最大相关峰值a(ko)。岛为相关峰值的位置。用下面的方程式
将旁瓣干扰减去

、

尺∥(聆)=％(疗)+竺争以-o’⋯，M-1’H≠岛 (4_8)

(2)然后找到第二大峰值a(毛)，并将它从R∥’(挖)中减去。一般情况下，当去掉最大
的几个相关峰值后，可以得到比较令人满意的信道冲激响应估计值了。(f为迭代次数)

厅(H)=R∥。(，1)以=o，‘一，￡一1 (4—9)

上述推导有一个非常重要的前提，就是必须满足式(4-5)，即PN序列必须有循环特

性。如图4．6所示，PN保护间隔最前面L cyc个采样点可以看成PN255_2的循环嵌缀。

但是，如果信道延迟大于L ，则循环特性被破坏。所以，根据信道延迟长度的不同，．cyc

信道估计算法也不同。
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4．3．1时延0≤L<165的情况

叫吣州r
k-中护问隔一

l：杼(M。ath)：I Symbol p．．．．]2 1 1]1 2 1 1 1 Symbol eumnt]
-h km#-- ‘

I路杼⋯m，匿画画冒囱Ⅱ二四曼而巫逦]
-,t fl H- ：

l l

图4．7最大多径时延小于165情况

首先讨论当L≤工一cyc=165时，对信道进行估计的方法。假设系统精确同步，将

第一条径设为主径(Main__path)。注意，如果主径不是第一条多径，这里介绍的方法同

样有效。令pathl为信道时延为TI(0≤『I≤165)的多径。

在Cot_winl窗口内，对针对PN3做相关。

M-I

‰一ml(疗)=∑Pn3(i)y((n+i)村)n=0，1，⋯，M-1 (4一lo)
t=0

pn3表示PN3序列。由于式(4—5)成立，所以(4—10)可以写成如下形式。

L-I

R新wlnl(胛)=∑％％∽一k)+gpn(押)玎=o，⋯，M-1 (4—11)

这样得到信道估计磊(疗)：

^(功=Cor～reshape(Rco,。I(甩)'刀=o，⋯，M-1 (4—12)

函数Cor—reshape(,)表示采用式(4—8)、(4—9)的旁瓣消除法。
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4．3．2时延165≤L<255的情况

主径(Mpath)

路径l(Pa”

路径2(Pa2)

叫Cor_winl卜
k I 皂护间隔斗 I

I

Symbol_prcvtous 2 l 2 1 SynJpol ettnent

刊Ⅵc ．q-- I
I

图4．8最大多径时延大予165小于255情况

当L—cyc<L<255时，路经l(Pal)、路径2(Pa2)代表的多径时延分别为0s‘<165，

165墨r2<255，将相关窗121表示为：‘Cor winl’，这时候，方程(4-5)不再满足。这

时候的相关结果会包含前一OFDM数据符号，从而引入干扰。这种干扰将会以随机噪

声的形式降低信道的估计精确度。为了得到正确的信道估计，要首先去掉这些干扰。
’

干扰消除方法：将接收信号进行硬判决然后重新映射再IFFT变换到时域，为了方

便，将重建的‘Symbol_previous’和‘Symbol_eurrent’信号分别表示为：‘s_previous’

和‘s—current’。

具体的估计计算步骤如下：

1) 假设石‘o’(，1)，月=O，⋯L一1，即由前一帧得到的信道初始估计值，‘s previous’是静

一OFDM数据符号的重构信号。先设s current=0，0表示1×Ⅳ的零矢量。

2) 定义#

红(")：P(H)，165要n<L--1 (4-13)
．

⋯
10，0s，l<Io)与L≤H<255

D(肝)=

j—previous，0S胛<N

尸Ⅳ． N≤疗<N+420

；；“，7℃万f． Ⅳ+420≤玎<2Ⅳ+420(4-14)
0， 其它

这里N=3780，即OFDM数据帧长度。
255一l

cl(几)=∑h2(r)D(n—f)，n=0，⋯，2N+420+254 (4—15)
r=0

式(4—16)将路径2产生的多径噪声从接收信号中减去。式(4．17)在窗口Cor winl

中进行循环卷积，式(4—18)进行更新信道估计值：
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y”’(，力=y(，1)一Cj(n+N+165)，拧=O，⋯，254 (4一16)

足“一。，l(甩)=∑‰一"，一2(f)y‘’’((，l+f)M)，n=0，⋯，M一1 (4—17)

伊b，_{茹衄‰一Ⅲ∞’：裂兰。 给㈣

用5‘1’(珂)进行信道均衡，接着再利用判决得到信号比特值重新进行映射IFFT变换

得到时域信号s_current。
’

3)

帕)《k峨1650<纵n<162555 (4_19)

c2(胛)=∑hl(r)D(n_f)，疗=o，⋯，2N+420+254 (4—20)

为了估计超出三一cyc的那部分信道，这里另外再设一个窗口‘Cor_win2’。从

Cor_win2中减去主径(Mpath)和路径1(Pal)。

y‘砷(挖)=y(n)-c2(n+N+255)，拧=0，⋯，254 (4—21)

在Cor win2窗口内进行循环相关计算。

‰一。，2(玎)=∑‰一2舒一2(i)yt2’(o+f)^，)，珂=o，⋯，M-I (4—22)

信道估计更新为：

|j6(2’(厅)：{矗“’(玎)， o≤以<165(4-23)
、’ICor—reshape(R。,，。2(甩一90))，165≤以<L一1 ．

这时，整个信道估计被更新。用更新的信道估计值对信号重新进行均衡，并将均

衡后的信号再进行一次硬判决，判决结果经过映射、IFFT，得‘s．current’更新值。接

着，将|j；‘2’(以)的值赋给J；6‘o’(挖)，重复步骤2，3。经过几次迭代(一般仅需要2，3次)，

整个过程收敛，最后输出信道估计值和判决信号值。

在步骤2，3中，需要知道信道估计初始值Ji∽(疗)，s_previous，但实际中没有这些

初始值。为了得到5∽(玎)，需对信道做粗略估计。如上文论述的，在Cor winl窗II中

进行相关会受Pa2中OFDM信号的干扰。这个干扰相对于Pa2产生的相关增益(最小

为L eye)来说很小，所以可以用“渗漏”法去掉。即，如果相关值小于某-fl限值，

则将该点相关值赋为0。这里的门限值可由仿真得到。
Pn255的相关增益为255，对于路径时延为f，165≤f<255的路径而占相对的相关

增益只有420．f，所以这里应该引入一个相关尺度处理，及相关峰值幅度乘以一个加权

系数：历2而55j，接着进行相关整形：Cor reslljape(。)，得到信道粗估计．i5‘。’(厅)。用信道

粗估计值，可对|j仃一OFDM符号重构为时域信号s previous．
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4．3．3时延255≤L<420的情况

路径l(Pal)

路径2(Pa2)

路径3(Pa3)

Mpath Pal Pa2 Pa3

165 255 L 420

图4．9多径的时间示意图

—一Cjm"winl-一

’r—l i

I

I Symb01．_prevtous 2 1 2 l Syn_{bol current

L月c r— I

一{_卜{ ： ； i
匦暮互戛曲卫扛二矗血曼匦曼匦]
一{f2卜-： i ： i
—c畸；此lr i

匦甄耐丑扭[衄曼晒基]
一{弓卜-一j嘶。．帕L

幽4．t0最火多径时延人-f 255小于420情况

Pal，Pa2，Pa3，分别对应不同时延ft，rz，f3，0≤『l<165，165≤f2<255，

255茎巧<420，Cor winl受到Pa2，Pa3的干扰。由于勺大于相关长度，使得情况变得

更加复杂。Pa3引入的干扰不但是类噪声干扰，而且还有在％-255处的寄生相关峰值。

这一寄生相关峰值将会是系统检测出原来不存在的多径，并引入比噪声更大的估计误

差。

f> 令s_current=-O，假定．；i‘o’(H)，s_previous已知。

啊：(H)={：!。’‘玎x 2055<≤n胛<<25452。(4-24)
㈣=PlO,。x 0}⋯65<n。淼㈨锄。 汁zs，

啊，c甩，={：：。’‘nx。0。，<≤n"<<1625，,，，4；；盖：!?i：?麓。 ca—z。，

C23(行)=∑％(f)DQ—f)，"=o，⋯，2N+420 (4—27)

将Pa2，Pa3从Cor winl中除去：
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少”(胆)=y(n)一c23(疗+N+165)，珂=o，⋯，254

R。一。。(")=E‰一2"一2(f))，‘1’((胛+f)^r)，刀=o，⋯，M-1

∥．b，节(Co善r re喇k⋯∽篆兰。
用磊(1’0)进行均衡，判决，映射，IFFT得s current。

2) 从Cor winl中去掉Mpath，Pal，Pa3。

ci3(”)=E啊3(f)D(行一f)，一=o，⋯，2N+420

少砷(栉)=J，(丹)一cb(厅+Ⅳ+255)，疗=o，⋯，254

(4—28)

(4—29)

(4-30)

(4-31)

(4-32)

置h—m2(玎)=E‰一”j一2(i)y12)((胛+f)肘)，n=0，⋯，M—l (4—33)
』—O

|；6(2’(肝)：{6“’(以)， o≤门<165，255s九<三(4-34)

～I Cor—reshape(Rc，删(，r90))， 165≤玎<255

从Cor win3中，去掉MPath，Pal，Pa2
2．5—5-1

c12(功=∑啊2(f)D∽一f)，甩=o，⋯，2N+420 (4—35)
r=0

yO)(行)=)，(厅)一c12(n+N+255)，n=0，"o 254 (4—36)

&研一w，3(厅)=∑‰一2舒一2(oy‘3’“甩+f)吖)，盯=o，⋯，M-1 (4—37)

信道估计更新：

．；6(∞(”)：j厅‘2’(珂)， o≤玎<255(4-38)
、7

ICor—reshape(Rc。，m3(聆一255))，255s力<420

当信道估计更新完毕，再次对OFDM符号进行均衡。然后将|；6‘3’(厅)的值赋给萨’(疗)，

即更新|；6‘0’(疗)。重复步骤2，3。在开始进行信道估计的时候，假定|i；(o’(玎)，s previous

已知。所以要对^(o’(盯)，s 进行初始状态粗估计。．previous

信道初始估计主要在窗口l，和窗口3中进行相关操作。在Cor winl中相关结

果会受到Pa2，Pa3影响，用“渗漏”(1eak)技术，可部分消除类噪声干扰。但Pa3仍

导致一个寄生相关峰值，这可用Cor_win3中的相关结果进一步去掉该寄生相关峰噪声。

在没有去掉Mpath，Pal，Pa2之前，接收端Cor win3窗口相关结果包含严重干扰，但

这些干扰为类噪声干扰，可以通过使用“渗漏”法去掉。使用Cor、Ⅳi113窗口至少可以

找到时延位于采样点255，420之间的多径信道。粗信道估计表达式如下：
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其中：

五‘∞(")=

Zcor_wml(旷‰一。∽兰导0<n<165
Z(．ar wml(珂)i而255 165<n<255 (4—39)

z：h一。。3(n一255)
255≤甩<420

zo,r wml(H)2 Cor—reshape(1eak(R。,一¨I(疗)))

‰一Ⅲ(H)=Cor—reshape(1eak(R。,一¨3(仃)))

4．4利用信道冲激响应进行频域均衡

(4-40)

(4-41)

这里采用循环化重构的方法。设接收到的第P帧的同步头为G。，数据为D。，第P+I

帧时域同步头为G川，数据为Dp+l。

(1)由信道估计出的冲激响应h确定最长多径长度L，对第P个OFDM符号的前L-1

个数据消除时域同步头的干扰。

设发送端插入的本地同步头为Guard J，经过相关估计得到信道冲激响应h，则第P

帧时域同步头经过多径信道后为：
Guard r=Guard s+h (4-42)

而落入数据段的位Guard～r的后L-1项，记为皖I，通过下式可消除时域同步头引入的

影响。

彤c∞={2窝一吒陆1：三苫：：：≯～ ca—as，

(2)根据第丹1帧OFDM符号时域同步头的前卜1个数据求出第尸帧OFDM最后L_1个

数据的ISI，加到第P帧数据的前L_1项中。

假设信道在两个相邻的0FDM符号内不变，则在第P+1个符号中的时域同步头受到

前一帧最后L-1个数据的ISI干扰可以表示为：

Guard一，=Guard—J‘h
(4—44)

G^2[七】=Guard一，【七】k=2，⋯，L一1 (4—45)

Dl【忌】=G0+l【七卜GL2【后】 (4—46)

最后将D2【明加到第P帧的OFDM数据前L-1项即完成循环化重构。

R，ct，={2：：；一G“‘七1+鬈竺2，⋯二i1’2，⋯，上一1 ca—t，，

令X(n)为循环化重构的信号，h为信道估计值。则频域均衡后的OFDM符号S为：
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S=FFT(X)IFFT(h1(4-48)

这里需要注意一点是，进行循环化重构就是是需要将本帧数据信号lj{f—PN的干扰

去掉，并且，加上本帧数据信号对下一PN的干扰。在不考虑信道加性白噪声的情况下，

使用式(4-43)，(4—47)，完全可以将oF嗍信号块进行循环化重构，使其满足FFT循

环卷积特性。但是，由于信号叠加了加性高斯白噪声，所以，在信噪比SNR比较低的情

况下，叠加在数据信号和PN上的噪声干扰很大，大大超出了循环化重构对系统性能的

贡献。在仿真中可以看到，当信噪比低于10dB的情况下使用循环化重构反而会导致系

统性能恶化。
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第五章信道估计均衡仿真及其算法改进

5．1仿真环境的设计及构造

在实验室的条件下，对基于TDS-OFDM系统的国家数字电视地面广播系统

GB20600—2006的信道均衡部份进行了仿真。在现在的仿真阶段本文只添加了随机噪声和

静态多径。设定观测的信噪比为-5dB--30dB。采用的多径信道为Tu、TC8、SFN，其

具体参数分别参见表5．1、表5．2、表5．3。采用4QAM调制。帧同步采用式(5-1)。

(5-2)所示的方法。下面所得到的所有结果均在假设系统理想同步前提下得到。

5．2信道估计仿真结果

图5．1是在无多径情况下的误码率曲线，这样比较方便和有多径信道情况下做对比。

i—÷、I．
墨《

h
!

-‘：

15

k：：：t。
u

i
?、··

}＼
●

I：：：：

i

图5．1 无多径信道影响下的误码率曲线

在开始进行信道估计之前先进行简单的帧同步估计，首先人．(H，口)可以得到信号的

大致冲击响应，而A，(叻可以得到大致的丌始同步定位的时间范围。P为一个大于1的

正整数调节系数，使用这一调节系数的目的是为了在信噪比较低时，使得归一化峰值的

数值增大以便于观察，它对估计器性能并无影响，这里设定为16。

在A：(珂)找到范围后，可以对相应位置的Al(H，d)相关峰值进行检测，将在给定范围

中的值，与一个事先根据仿真界定的门限值进行比较。当超过这一界定门限的值的时候，

认为已经找到数掘帧的起始位置。
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l^， l·

l∑，(，l—f一￡删)PⅣ‘(，l—f一口)1

人l‘n，口’=』l*生lr—,n—-—i-—'S————。n—-'—-J口,,一12
圳=去。詈‘[]r(n-k)-r(n-k-M州]

(5—1)

(5-2)

图5．2 人．(疗，d)参数随时问的变化 图5．3 人2(胛)参数随时间的变化

这里进行信道估计和均衡都是建立在定时和频率同步完全精确的前提上。

发送的信号在通过多径信道后，信号星座图的幅度和相位都会受到影响，而导致在

接收端，信号星座图发生混叠，使得判决器无法进行正确地判决。如图5．4所示，星座

图已经严重变形混叠，无法正确分辨出原始的信号。而经过均衡后的信号星座图，如图

5．5，可以清楚的看到信号星座点分开了，这时就可以通过寻找最小欧氏距离的方法进

行星座图译码。

X

图5．4 均衡前星座图 图5．5 均衡后星座图

下面将分别对三种不同时延分布的信道模型进行信道估计和均衡仿真，在表5．1、

表5．2、表5．3里分别给出信道时延时问和抽头增益。并且采用3．4节给出的TDL信道

{，￡}ilt
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模型建立方法得到这里仿真中所用到的信道。

图5．6到图5．8为Tu信道下的仿真信道冲击响应，误码率，信道估计均方误差。

图5．9到图5．1l为CT$信道下的仿真信道冲击响应，误码率，信道估计均方误差。

图5．12到图5．14 SFN信道下的仿真信道冲击响应，误码率，信道估计均方误差。

可以计算出165／420×55．6／zs=21．8ps，即PN序列的循环前缀长度为21．8“J。一

旦超过这一长度，就必须采用4．3．2中介绍的窗口相关值加权抵消措施，否则PN循环相

关会产生混叠，从而不能得到正确的信道估计值。

表5．1 TU(Typical Urban)信道模型

Tapl Tap2 Tap3 Tap4 Tap5 Tap6 uint

Delay 0 0．2 0．5 1．6 2．3 5 us

Power 一3 O -5 -6 -8 -10 dB

1u chaflfld

I - I l I I ● I
● ● ● ● - ● ● ●

● ● ● ● - ● I ●

●_

●-

一

一L

[眩J一测
㈣

0 20 40 ∞80 100 120 140 160 180

DeIay

图5．6 TU信道下的信道估计值

图5．7 TU信道下的误码率曲线图 图5．8 Tu信道下的信道估计误差
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由表5．2可知，CT8信道在时延30／zs处有一条0dB的多径信道，这条多径信

道对系统影响很大，但是利用第四章给出的窗口1和2，对窗口中得到的相关峰值加权

相减。可以分别计算出叫延小于21．8,us的信道冲击响应估计值，和时延大于21．8／m的

信道冲击响应估计值。然后将这两段冲击响应值组合起来，就可以得到时延为30／zs内

的信道冲击响应估计值。

表5．2 CT8(China TestS)信道

Tapl Tap2 Tap3 Tap4 Tap5 Tap6 Uint

Delay O 一1．8 0．15 1．8 5．7 30 US

Power 0 —18 -20 —20 -10 O dB

cT8 c,hannd

“¨I II
⋯”’⋯fI

50 100 150 200 250 300

币rile

图5．9 CT8信道下的信道估计值

图5．10 CT8信道r的误码率曲线图 幽5．11 CT8信道下的信道估计误差

由表5．3可以看到，SFN信道在时延52／as处有一条．1dB的多径信道，这条多径信

道对系统影响同样可以利用第四章给出的窗口1、2和3，对窗口中得到的相关峰值加权
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相减。可以分别计算出时延小于21．8ps的信道冲击响应估计值，和时延大于21．8ps小

于33．8ps的信道冲击响应估计值，和时延大于33．8ps的信道冲击响应估计值。然后将

这三段冲击响应值组合起来，就可以得到时延为55．6FJ内的信道冲击响应估计值。从

图5．12可以看到，信道估计可以非常准确地估计出信道冲击响应值。

表5．3 SFN(Single Frequency Network)信道

I Tapl Tap2 Tap3 unit

l Delay O 19 52 US

l

I Power O ．5 ．1 dB

SFN c怕md

0 50 100 150 200 250 300 350 400 450

Delay

图5．12 SFN信道下的信道估计值
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图5．13 SFN信道下的误码率曲线图 图5．14 SFN下的信道估计误差
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5．3仿真中的改进

1．对信道做一个平均，来提高性能。设前一次估计的信道冲击响应为Z乙(厂)，当前
PN估计到的信道冲击响应为站(厂)，可以使用如文献【21】提到的加权的方法。当前的
信道冲击响应估计值为：

H(力=卢上o(门+(1一∥)日。(，) (5—3)

加权系数∥∈【O．5，1】。它的取值取决于SNR和多普勒频率偏移：如果SNR减小，

或者多普勒频移较大的情况下，∥的取值近似为l。定性的看可以解释为，当信噪比较

大或者多普勒频移大时，信道的噪声较大，信道随时问变化快，则上一次进行的信道估

计对本次系统得到的当自1『信道估计值的贡献就小。

2．对于信道初始估计值的改进

对于信道初始估计，可以进行如下改进，并且可以在仿真中得到证明，改进的信道初始

估计值更能够逼近信道冲击响应值。

A，在O<n<165，由于PN序列的循环特性，所以较为准确地估计信道冲击相应。
B：在165<n<255，由于有信道时延超过165(PN循环前缀长度)的多径信道，所以在

窗口col耐nl上估计出的信道冲击相应必然被L>165的多径影响，从而使得对于L>165

的信道冲击相应估计值有偏差，在这里可以用下面方程：

萨b，=陋蒜袈：黑：∞，”：咖轨懈0<⋯v<16¨5 泞a，

来得到信道初始估计值，这就是文献[14】中给出的方法。这里还有另外一种方法，即：

粕)={跏二咖瞰：舞90)以0<v≤<1⋯65Cor reshape(R。 165 n L
(5_s)、7

l 一 。，。2(打一90)^f)， ≤ < 一l
。。～

式(5-4)，和(5-5)基本上结果一致。

c：在255<n<420，文献[14冲用了两个窗口给出信道初始估计值，但是仿真中可以看
尘Ⅱj在255≤三<420时，使用文献中给出的方法，出于PN序列的循环自F缀特性，会在

cot win3中引入O<L<165的多径信道的冲击响应，而导致有错误的信道冲击相应估计

值，将原本不存在的多径当成多径计算出来。文献中的信道初始估计值公式：

∥(，z)=

Z(,or_mnl(田～一删∽笔警
Z(br_wml(拧)丽255
Zco,一win3(n一255)

针对上述问题，将方程进行如下改进：

0≤”<165

165S订<255 (5-6)

255≤门<420
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五‘∞(珂)=

玩一。(矿瓦一一(叽){孑 o≤川65

Cot—reshape(R．，一¨2(玎一90)M)，
165s栉<255 (5—7)

‰．小一255)～一一功等，255<n<420
3．在使用式(5-5)或(5-7)对信道进行完初始估计之后，可以对信号进行均衡判决，

得到信号的判决后的值，再将判决后的没有噪声的信号值，带回重新开始信道估计。反

复迭代2，3次。MSE收敛，得到精确的估计值。具体方法在4．3．2和4．3．3节中有比

较详细的推导。

4．在信道均衡中，使用LMS算法，将信号判决后的值和判决前相减得到信号误差，使

用这个信号误差对频域均衡中的信道频率传输函数日(厂)进行调整，迭代多次后，能够

使t-t(厂)收敛。也可以提高信号判决准确度。

5． 利用STBC进行多天线分集，可以大大提高系统性能。由于时间关系，笔者没有给

出仿真的结果，但是在文献【42】-【47仲，可以发现，使用STBC空间分集，可以在接收
端信号处理复杂度增加不大的情况下大大提高系统性能。
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GB20600．2006标准，是一种基于TDS．OFDM系统的宽带高速传输标准。

TDS．OFDM系统具有有效的对抗多径效应、消除符号间干扰、对抗频率选择性衰弱以

及提高信道利用率等诸多优点，因而被指定为国家强制性数字电视标准。

本文在TDS．OFDM系统模型的基础上，重点研究了数字电视国家标准的数据帧格

式及其PN前缀。并根据其前缀的伪随机特性，用循环卷积，迭代反馈，旁瓣抵消等方

法进行信道估计。在信号均衡技术中，采用循环化重构的方法，对信号数据部分进行循

环重构，使其重新满足IDFT的循环卷积特性。从而采用单抽头的简单频域均衡得到满

意的信号均衡效果。

由于时间有限，这里只是在信道估计初始值的设定上进行了改进，在信道估计和

信号判决中仍然借用迭代译码的方法。但是在迭代译码中，PN前缀已经丢弃，其实PN

序列中还有部分信息可以利用。

在定时中，对于到达时间在主径前面过多的前向信道，不能很好的找出这一多经。

换句话说就是可能引入相位噪声。这个也是需要特别注意的地方。

基于TDS．OFDM系统的GB20600．2006标准支持的重要特性有：高信息量、高度

灵活的操作模式、高度灵活的频率规划和覆盖范围。可以通过选择不同的调制方案，支

持固定、便携、步行或移动接收；能够通过分级调制，支持分级业务；能过通过选择不

同保护间隔的工作模式，构建半径为16公里或36公里以内覆盖范围的单频网。此外，

GB20600-2006还能支持不同的多媒体业务应用，例如：HDTv、SDTv、数据广播、互

联网、消息传送等；也能支持多个传送网络协议，易于和其它的广播和通信系统接口。

对于便携终端，它还支持低功耗模式和手机看电视功能以及支持多种不同速率的工作模

式。在今后的几年中，在我国逐步开播地面数字电视实践中，GB20600．2006的优越性

将进一步得到验证和完善。
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