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摘 要

    作为 项正在兴起的无线应用服务，无线局域网己在机场、校园、会议室、甚至在家庭都

有所应用它正叩开高速无线数据业务市场的大门。目前 无线局域网仍处于众多标准共存时期。

每 标准的背后都有大公司或者大集团的支持。在众多无线局域网协议中IEEE802A la协议是很

有特色的一个，它的优势在于采用了正交频分复用(OFDM)力式来传输数据，该技术可帮助提高

速度和改进信号质量，并可克服干扰.因此得到众多关注

    为了让这种高速的局域网真正应用到实际中，我们的项目就是要在硬件上实现基于

IEEE802.lla协议的OFDM系统的发射机和接收机，而本文的主要I作就是用FPGA实现这个系统的

内接收机。内接收机主要包括同步估汁和信道估汁。但是口前OFDM系统中包括同步、信道编码、

信道估计、用户检测、降低峰均比等一些关键技术在具休实现上还存在着一些困难。许多文献

对这些关键技术基木停留在理论上的讨论，与具体的实现还存在很大的差距。因此本义通过研

究同步和信道估计的多种算法的性能和其实现的复杂度，提出一种适合在工EEES02A比协议环境

下的同步算法和信道估计，用FPGA加以实现。

    首先本文总结r目前OFDM系统信道估计的算法 在此基础上详细的讨论了基于工EEE802. 11 a

协议的OFDM系统7以采用的信道估计方法:(1)提出I借助训练序列的1.S估计法和LS-average

估计法，分别在AWGN信道和多径信道对这两种方法进行了比较，证明无论在哪种信道环境下后

者性能都要好于前者。为了能够进一步提高信道估计器的性能，在I'S一二二age算法的基础上提

出了消噪算法(ARA). (2)提出了借助导频的DF丁插值算法

    其次本文总结了月前OFD系统同步的算法。OFDM系统同步包括定时同步和载波同步，其}1,

定时同步又分为符号同步和抽样同步。本文主要是研究定时同步，而载波同步只是简单的讨论，

因为在这项目‘{，这是另有负责人。本文针对基于IEf E802. 1latJpba的OFDM系统把定时同步分为粗

定时同步和细定时同步。然后分别对粗定时同步和细定时同步进行了详细的讨论。其中对粗定

时同步的方法有:利用短训练序列和利用循环前缀，并对这两种方法进行了比较。对细定时同

步是利用导频来跟踪‘

    最后根据前而两章提出的算法所分析的结果，以及突发OFDM系统的信号和信道特征，选取

了其中一种信道估计算法和定时同步算法，结合合作伙伴所提出的载波同步算法一起用FPGA实

现整个基于工EEE802.11a协议的OFDM系统的内接收机，并分别测试了各个模块的性能以及综合模

块的性能

【关键词I无线局域网，正交颁分复用，载被同步，定时同步，信道估计，内接收机
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ABSTRACT

  As a rising wireless application service, wireless LAN is implementing in many areas such as

school, air station, conference room, even home, accelerating high speed wireless data service market

growing. In current, there are a lot of wireless LAN standards which are supported by some big
companies. IEEE802.Ifa is undoubtedly a very special standard among these wireless LAN standards.

It's a large advantage that it transmits data through OFDM which can help increase transmission rate,
improve signal quality and has much robustness of multi-path fading.So many people pay more
attention to it.

  In order to apply this hign speed wireless LAN into real life,we give the primary implementation of

the transmitter and the receiver of OFDM systerm based on IEEE802.1Ia in our project，and the
important work of this thesis is to implement the inner receiver. The inner receiver include two

parts:synchronization and channel estimation.However, there are some difficulties on some key

techniques implementation for OFDM system, including synchronization, channel coding, channel

estimation, user detection, reducing PAR. Many studies still talk about these techniques in theroy.So

this thesis studies many algorithm for channel estimation and synchronization,and presents a

FPGA-realizable algorithm for channel estimation and synchronization in OFDM systerm based on
IEEE802.1 la.

  Firstly,this thesis summarizes present algorithms for channel estimation.and studies detailedly the
algorithms for channel estimation which may be  fit for the OFDM systerm based on

IEEE802.Ila:(1)this thesis presents the LS algorithm and the LS-average algorithm by 10 short

training symbols,and makes a comparision about their performance on AWGN channel and

muti-channel,proves the latter is better than the former.In order to improve the performance ,this thesis

presents ulteriorly the NRA(noise -removed algorithm) based on the LS-average algorithm-(2) this
thesis presents DFT Inte甲olation algorithm aided by pilots.
  Secondly this thesis summarizes present algorithms for synchronization. Synchronization of OFDM

include timing synchronization and carrier synchronization,and timing synchronization also include

symbol synchronization and clock synchronization.the most important task in this thesis is to study
timing synchronization and simply discussion about carrier synchronization. Timing synchronization

is divided to coarse timing synchronization and fine timing synchronization. coarse timing

synchronization is aided by the short training symbol and CP,and fine timing synchronization is aided

by pilots.

  Lastly,this thesis sort out one timing synchronization and channel estimation algorithm which can
be FPGA-realizable.Complying with carrier synchronization presented by the associate,the inner

receiver of OFDM is implemented.

]Key Words] Wireless LAN, OFDM, Carrier Synchronization, Timing Synchronization, Channel
Estimation,the inner receiver
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第一章 绪 论

    作为 一项正在兴起的无线应用服务，无线局域网己在机场、校园、会议室、甚至在家庭都

有所应用，它正叩开高速无线数据业务市场的大门。无线局域网市场已引起国内咨询机构的关

注，最近的研究成果认为，未来一两年，国内各大运营商将掀起无线局域网业务的应用热潮。

    目前，无线局域网仍处于众多标准共存时期。每一标准的背后都有大公司或者大集团的支

持。现在，没有人能够解决无线互联标准不统 一的问题，主要是因为行业发展太快而标准跟不

上，造成标准“百花齐放”。另外值得 一提的是，目前在中国大陆市场，I,推得比较成功的无线

局域网产品，如Cisc。和3Com的产品，均是支持IEEE8D2.llb协议。在世界大学生运动会上和在

APEC会议期间，工EEE802.116都有成功的运用，这对于工EEE802AI系列协议成为中国的主流无线

局域网标准将有着重要的影响。

    IEEE802.lla是IEEE802.11协议族中另一个高速的标准版本，它的优势在于采用了正交频分
复用{OFDM)方式来传输数据，该技术可帮助提高数据传输速率和改进信号质量，并可克服干扰。

正交频分复用(OFDM)技术是一种很有前途的克服多径千扰的传输手段。它利用许多并行的、低

数据速率的子载波来实现一个高数据速率的通信。由于每个子载波的速率比较低，则其码元的

周期相对较长，再加上每个码元又采用了循环前缀作为保护间隔，所以符号间干扰便可得到明

显减少，甚至完全消除。但是OFDM系统中的一些关键技术在具体实现上还有 1些困难，其中主

要包括定时同步、信道编码、信道估计、用户检测、降低峰均比等。在这些关键技术中定时同

步技术对于OFDM系统来说又显得尤为重要，它的好坏直接影响该系统的性能。原因是OFDM系统

将高速率的数据分配到许多并行的、低数据速率的子载波上传输，这些子载波是相互正交的.

可以很好的抵抗由于多径传输带来的千扰，但定时同步的误差将破坏子载波的正交性，导致整

个系统性能的急剧恶化。本文在本实验室多载波调制理论和应用研究的基础上，着重研究在正

交频分复用系统中定时同步的各种算法与实现，提出了适合在IEEE802.11 a协议环境下的定时

同步算法，加以实现并研究其性能。

    木章首先简单介绍了无线局域网的发展以及各种无线局域网标准的技术特点。接着介绍了

IEEE802.I la采用的正交频分复用系统的演进和应用以及原理，然后讨论了IEEE8D2.lla采用的

正交频分复用系统的优缺点，最后介绍了本论文所研究的主要问题以及针对研究问题所给出的

解决方案。

1.1无线局域网技术的发展

    无线局域网是2。世纪90年代计算机网络与无线通信技术相结合的产物，它提供了使用无线

多址信道的 种有效方法来支持计算机之间的通信，并为通信的移动化、个人化和多媒体应用

提供了潜在的手段。世界上第一个试验性无线局域网是1987年建立的，随后在医疗、零售、机

场等地方，都出现了无线局域网，在很多环境下，例如校园或者企业内，无线网络一般会作为

己存在的有线网络的最终连接方式的一个补充，帮助一些计算机客户端通过无线手段访问大楼

以外或者远在校园内某处的丰富资源。进入90年代以来，随着个人数据通信的发展，功能强大
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的便携式数据终端以及多媒体终端的广泛应用，为了实现任何人在任何时间、任何地点均能实

现数据通信的目标，要求传统的计算机网络由有线向无线，由固定向移动，由单 一业务向多媒

体业务发展，更进一步推动无线局域网的发展。

    随着无线局域网应用的发展，各厂商的无线局域网能互联互通的要求也越来越迫切，于是

199。年11月成立了工EEE802.11委员会，着手制定无线局域网标准，并于1997年6月制定出全球第

一个无线局域网标准IEEE802A1。无线局域网技术被提出之后 己经有不同的厂商和规范化组

织提出了多种标准规范。目前得到广泛应用的技术标准有工EEE802.11家族、HomeRF. HyperLAN2

和蓝牙技术等 它们各有特点，其应用领域也不尽相同{上」:

    IEEE802.11是第一代无线局域网标准之一。该标准定义物理层和媒体访问控制〔MAC)规范，

允许无线局域网及无线设备制造商建立互操作网络设备。目前它已有两个高速的标准版

本:802. 1lb和802.11a，其主要差别在媒体访问控制(MAC)子层和物理层。802. 11b是目前无线局

域网技术的主流标准，在2.4GHz频率下提供IIMbit/s的数据传输速率，适用于100- 150米无

障碍的无线网络。其后续标准802. 11 a在5GHz频率提供56Mbitls速率，可支持语音、数据和图

像业务，它在提高速度和改进信号质量，并克服干扰方面有很大的优势。

    高性能局域网(HiperLAN2)是欧洲电信标准化协会(ETSI )制定的目前最为完善的无线局域

网协议。它的特点是:高速传输、面向连接、支持QOS、自动频率配置、支持小区切换、安全保

密、网络与应用无关。HiperLAN2标准是对目前无线接入系统的补充，与其他蜂窝系统比较，它

的户外移动性虽然受到限制，但适用面广，可在典型的应用环境如办公室、家庭、机场、火车

站等热点地区，向终端用户提供高速数据传输。

    HomeRF技术是为了满足家庭用户独特网络应用而开发设计的，适用于小公司或家庭组建小

无线局域网，有人称之为无线个人局域网(WPAN).HomeRF有效工作区域在150英尺的范围内，工

作频率为2. 4GHz，支持高质量的语音和数据业务。山于技术定位的局限，HomeRF不能成为目前

无线局域网的主流，而只能处于补充的地位，

    蓝牙技术其实严格的来说该技术并不算一种WLAN技术，它面向的是移动设备间的小范围连

接，因而本质上说它是 种代替线缆的技术。,臼可以用来在较短距离内取代目前多种线缆连接

方案，并且克服了红外技术的缺陷可穿透墙壁等障碍，通过统 一的短距离无线链路，在各种数

字设备之间实现灵活、安全、低成本、小功耗的话音和数据通信。但对蓝牙产品的全面测试(包

括硬件和软件测试)问题还没有解决，加上很关键的蓝牙芯片价格贵等问题。蓝牙产品要实用化，

还有待测试等问题得到解决。

    在众多无线局域网的标准中IEEE802.1I a无疑是一个研究热点，尽管802.11a和802. 116产

品非常相似，但是802.11a采用了正交频分复用(OFDM)方式来传输数据，代替了802.11b的直接

序列扩频(DSSS)。可以在整个覆盖范围内提供了更高的速度和更好的信号质量，根据选用的信

道编码速率和调制方式的不同组合，信息数据传输速率可达6一一54Mbitls，比任何其他WLAN

解决方案都更快。

    另外802.11a工作在5GHz频带，该频带的使用者较少，因此，干涉和信号争用情况也较少

802.11a是最可靠、最有效的方法，可以满足高带宽应用支持大量用户的需要。随着应用的发展

802. l lb会不能满足其需要，最终802. Ila将得到广泛采用。
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1.2正交频分复用 系统的演进与应用

    正交频分复用(OFDM)可以看成是一种特殊的频分复用(Frequency Division Multiplexing,

FDM)。对于FDM技术的使用可以追溯到一个世纪前。那时，许多低速率信号，例如电报，即是使

用小同载波频率，在同一个宽带信道中进行并行传输的。但是，为了在接收端能使用较容易实

现的滤波器来分离这些信号，传统多载波系统，!，各载波频率要分隔的足够远，并且要采用保护

频带来使各载波信号频谱互不重叠，所以它的系统频谱效率很低。此外，传统多载波传输方式

复杂性也很高，因为各载波都需要自己的模拟前端。尽管传统多载波系统有这些缺点，但在当

时，人们就己经认识到这种并行传输方式可有效地减少由于信道时延扩展引起的符号间干扰问

题。这时因为各载波速率低，则信号码元周期就长，并可远大于信道的最大附加延时，这样ISI

带来的影响就可减小。在均衡器没有被使用前，这种并行传输技术就被用来在时间色散信道中

实现高速率通信。

    最早实现高频谱效率的多载波通信系统的是五十年代的Kineplex系统。该系统设计目标是

在有严重多径衰落效应的高频无线信道中实现无线传输。它有20个子载波，各载波上使用差分

QPSK调制方式。与现代的OFDM系统一样，其相邻两个子载波之间的间隔近似等于各子载波上的

符号率，这样就可保证各子载波的频谱即使是重叠的，但它们是正交的，在接收端可互不干扰

地对各子载波进行解调。由于频谱允许，其频谱效率可大幅提高，但该系统仍使用传统的多载

波系统的实现方式。为了减小多载波系统的复杂度，Weinstein和Ebert提出使用离散傅立叶变

换(DFT)来完成多载波基带的调制和解调『21。这样就可以用一个模拟前端来代替传统方法中各子

载波分别需要的多个模拟前端，并且DFT可以用快速傅立叶变换〔FFT)来实现，大大减小了系统

的复杂度。另外这个系统在各符号间采用一段空白时隙作为保护间隔来消除ISI。但是用这种力

法，在信号经过色散信道后，各载波将不再正交。针对上述问题，又提出采用循环前缀(CP)而

不是空自时隙作为保护间隔，来保证各载波信号在经过色散信道后仍保持正交。这样，现在我

们使用的()FDM系统概念便形成了。另外值得一提的是Cimini将这种OFDM概念用到蜂窝移动无线

通信中来，为当代无线OFDM通信系统的发展莫定了基础.

    自从80年代以来，OFDM己经在数字音频广播(DAB)、数字视频广播(DVB)、基于IEEE802.11

标准的无线本地局域网(RAN)以及有线电话网上基于现有铜双绞线的非对称高比特率数字用户

线技术(例如ADSL)中得到了应用「31其中大都利用了。FDM可以有效地消除信号多径传播所造

成符号间干扰(ISI)的这一特征。DAB是在AM和FM等模拟广播基础上发展起来的，其‘)‘可以提供

与CD相媲美的音质，以及其它的新型数据业务。1995年，由欧洲电信标准协会(ETSI)制定了DAB

标准，这是第一个使用OFDM的标准。接着在1997年，基于OFDM的DVB标准中也开始投入使用。在

ADSL应用‘}‘，OFDM被典型地当做离散多音调制(DMT modulation)，成功地用于有线环境中，可

以在工MHz带宽内提供高达8Mbps的数据传输速率。1998年7月，经过多次的修改之后，IEEE802.11

标准组决定选择OFDM做为WLAN(工作于5GHz波段)的物理层接入方案，目标是提供6Mbps到54Mbps

数据速率，这是OFDM第一次被用于分组业务通信当中.而且此后，ETSI, BRAN以及、NAC也纷纷

采用DFDM做为其物理层的标准。此外，DFDM还易于结合空时编码、分集、干扰(包括Is工和工CI)

抑制以及智能天线等技术，最大程度地提高物理层信息传输的可靠性。如果再结合自适应调制、

自适应编码以及动态子载波分配、动态比特分配算法等技术，可以使其性能进一步得到优化。
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1．3 0FDM原理

OFDM的思想是把一个高速的数据流分解成许多低速率的子数据流，以并行的方式在多个

子信道上传输。这样在每一个子载波上的符号持续时问都比信号通过信道最大延迟长，从而可

以比较容易的消除ISI的影响”。J。

设一个OFDM信号由频率间隔为△，的Ⅳ个子载波构成，这样系统的总带宽曰被分为Ⅳ个

等间距的子载波．所有子载波在一个间隔长度为r=1／△，的时间内相互正交。

我们可以看到，利用OFDM技术传输的时候，每’个子载波上的符号持续时l、日j为

C=l，v，而利用单载波传输要达到相同的传输速率，则一个符号的持续时间应该为

T=l／B=1／(U·△，)，这样利用OFDM传输技术与利用单载波传输相比，前者的符号持续时

间是后者的Ⅳ倍，在每个子载波上传输的信号都是窄带信号。这样，当信道的最大延迟对单载

波传输符号产生较大的影响而需要使用时域均衡器的时候，利用OFDM技术传输，只要子载波

个数的选取使得子带带宽小于信道的相关带宽，则在于带内可以认为是平坦衰落，从而可以以

子带为单位进行频域均衡处理。

第k个子载波信号可以用函数g+(f)，女=l，．．．，Ⅳ一l来描述：

五班信：赭列
再在子载波信号g。(f)上加上一个长度为毛的循环前缀(保护间隔)得到如下信号：

瓣慌翟赫列 ㈨z，

保护间隔的作用是避免多径信道上产生的ISI，如果设计的保护问隔比无线信道晟大延迟还

大，那么就不会产生ISI也不影响子载波的正交性。仪仅在保护间隔内才出现与先前已传信息

的干扰，在进行估算的间隔内，多经信道仅仪改变子载波信号的幅度和相位。

图1 l利用保护间隔消除多径影响的示意图

如图1 l所示t当信道的晟大延迟长度t。。。小于保护间隔的长度时，就可以选取。个适当

的FFT窗口的起始位置，使得由于多径产生的JsI不会影响数据的解调。

每个子载波可以由复调制符号鼠。独立凋制，在这里下标n表示OFDM符号的序号，而女

8
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表示子载波在该OFDM组的序号。冈而在符号持续的时间T内，第片个OFDM纽可以表示为

％(z)=去∑￡枷g(卜nr) (1_3)

则由所有OFDM组构成的时间连续信号是：

s(f)=去∑∑邑枷g(卜n丁) (1．4)
V』V n-0^=0

这里r每⋯个子载波都使用矩形脉冲进行成形，每个子载波的频谱是sinc函数。

困1．2叠加的正=雯鼓波

图1．2是叠加的正交子载波示意图，在每个子载波的采样点上，其它子载波的值都是0。

在实际应用‘h需要产生离散的OFDM信号 ，而OFDM系统的带宽是占：N．△，，所

以信号的抽样时间问隔必须小于等于At=I／B=1，Ⅳ．Ⅳ，这里采用At为抽样间隔。经过抽
样后的信号可以写成：

I Ⅳ一!

晶．，==7号∑最，★eJ2mklN，f_o，1，⋯，Ⅳ一1 (1-5)
VJ’k---O

这个等式实际上就是一个离散傅立叶逆变换，一般利用IFFT实现。

接收机则可以等效为一个离散傅立叶变换，可以利用FFT实现：

砖广去∑‘，e-J2xik／N，k=o，1，⋯，Ⅳ一1 (1-6)
V』V i=0

在符号持续时间T比信道的相干时问小得多的情况下，每一个调制符号最。的持续时间内，

无线信道的传输函数日(^f)可以认为是恒定的。无线信道对于OFDM信号的作用，仪仅是将

每～个信号＆(f)乘上一个复传输因子以．+=H(kAf，nT)，接收到的调制符号在FFr变换
之后为：

R。?k=H，?ks，k七N，t (I-7)

这里帆，^是对应子信道上的加性噪声。从这个等式可以看出OFDM传输技术的优越性：即

使在最人延迟大到在单载波系统里足以导致非常严重的ISI的情况下，我们仍可以保证每个被

传输的调制符号仅被一个复传输因子和加性噪声所影响，而不存在IsI。

9
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1.4 OFDM系统的优缺点

1.4.1 OFDM技术的优点

    由于OFDM信号的上述产生机制和特点 OFDM技术有着许多单载波和传统多载波系统所

没有的优点[8-111。在解决无线远距离移动通信的上述问题上有其独特的优势。

. 抗干扰能力强。

    OFDM技术可以有效的抵抗频率选择性衰减和窄带干扰，当多径时延增大到与码元周期可

比时，就会引起码间干扰ISI (intersymbol interference)，在第二章中将详细阐述无线通信有关

特性。对于单载波系统，一个衰减或干扰就可能导致整个通信链路失效，而在多载波系统中，

只有一小部分子载波会被影响，这时可以通过纠错编码来解决。OFDM技术把每条子信道上的

数据率降低，通过多个子信道并行传输，大大扩展了码元周期，同时通过在时域上增加周期性

前缀，可以很好的克服多径干扰的问题。

    OFDM(正交频分复用)传输技术提供了让数据以较高的速率在较大延迟的信道上传输的

另 种途径。OFDM的思想是把 个高速率的数据流分解成许多低速率的子数据流，以并行的

方式在多个子信道上传输。这样，在每个子信道上，符号持续时间比信道的最大延迟小，从而

可以消除ISI

    同单载波系统相比，OFDM传输技术最重要的优越性体现在频率选择性信道上。由于OFDM

子载波的正交性在无线信道传输之后还被保留，信道干扰的影响就被减小为在每个子载波上乘

一个复传输因子。因而它的信号均衡很容易。这种情况下接收机的信号处理过程将会非常简单。

而在相同的带宽下，传统的单载波传输进行均衡难度就要大 些了。并且，由于OFDM的均衡

是在频域进行，与普通单载波调制方式相比，虽然OFDM系统中的均衡和要受到相同的限制(如

残余错误和噪声增强)，在理论上具有相同的性能，然而，OFDM系统中均衡器的复杂性本质上

要小于单载波系统 〔OFDM是单抽头，而单载波则需要多抽头)，而均衡器的运算复杂度与抽头

数量的平方成正比。随着信号数据传输率的提升，信号带宽的进 步提高，多径造成的影响会

越来越明显，使用单载波方式，均衡器的计算负荷将极大的影响系统的传输能力。

    此外，同经典的FDM系统相比，OFDM系统的频谱利用率要高的多。在OFDM系统中，

各窄带子信号独立产生，然后被分配到不同的频带上传输，在接收端用滤波器加以分离。个频

带不能交叠。否则会互相产生干扰。而OFDM系统各个子信号的频谱是互相交叠的，只要保证

各个子载频的正交性，就可以在接收端完全恢复出原来的信号。

. 频带利用率高。

    传统的多载波系统为了避免产生载波间干扰ICI (intercarrier interference)，各个子载波在

频带上是不重叠的，接收机可以用传统的滤波器加以分离和提取。但是这样频带利用率很低。

在OFDM系统中，各个子载波的频谱是重叠的，每个子载波都采用矩形脉冲成型。其频谱是smc

函数，在频域上可以很好的保证不同的子载波信号的正交性，而没有信道间干扰(ICI)的发生。

同时提高了系统的频带利用率。如图1.2所示。

    可以证明，只要相邻子载波的频率相差 I/Tl就可以满足正交条件。而当各个子载波在整

个码元周期上是正交的时后，只要接收机用各子载波对接收信号在码元周期T上做相关积分
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就可以无失真的恢复出各个子载波上的数据.OFDM信号的合成频谱非常近似于矩形，其频带利

用率可以接近100%.

. OFDM系统结构简单，成本低。

    在单载波系统中，通常都通过设计自适应均衡器来消除多径的影响，在高速数字通信中，

均衡器的抽头系统常常要求很大，这就增加了均衡器的复杂度和成本。而OFDM系统具有优良

的抗多径干扰性能和直观的信道估计方法，无须设计复杂的均衡器，大大简化了系统，而且发

送和接收可以通过IFFT(快速反傅立叶变换)和FFT来实现，实现起来比较简单。

1.4.2  OFWN技术的缺点

    虽然OFDM有上述几大优点.但是，也并非尽善尽美，同样其信号调制机制也使得OFDM

信号在传输过程中存在着一些劣势:

. 对相位噪声和载波频偏十分敏感。

    这是OFDM技术一个非常致命的缺点，OFDM在采用IFFT来实现调制时，每个子载波都

是采用矩形脉冲成型的，这带来两个不利因素:a)当频率间隔增加时，子载波系统频谱副瓣衰

减缓慢，会产生带外干扰;b)如果频率同步误差不能被忽略，则每个子载波都会在其它子载波

上引起干扰。即整个OFDM系统对各个子载波之间的正交性要求格外严格，任何一点小的载波

频偏都会破坏子载波之间的正交性，引起ICI，同样，相位噪声也会导致码元星座点的旋转，扩

散，从而形成ICI.而单载波系统就没有这个问题，相位噪声和载波频偏仅仅是降低了接收到的

信噪比SNR，而不会引起互相之间的干扰口

. 峰平E匕(PAP: Peak-to-Average Power)过大。

    OFDM信号由多个子载波信号组成，这些子载波信号由不同的调制符号独立调制。由于传

送的数据是一个随机过程. OFDM信号的幅值也是一个随机过程。根据中心极限定理，如果子

载波的数量很多，OFDM信号的幅值将服从复高斯分布。由此说来，OFDM信号的峰值功率和

平均功率之比很大，即同传统的恒包络的调制方法相比，OFDM调制存在一个很高的峰值因子。

因为OFDM信号是很多个小信号的总和，这些小信号的相位是由要传输的数据序列决定的。对

某些数据，这些小信号可能同相，而在幅度上叠加在一起，从而产生很大的瞬时峰值幅度。而

峰平比过大，将会增加AD和DA的复杂性，而且会降低射频功率放大器的效率。同时，在发

射端，放大器的最大输出功率就限制了信号的峰值，这会在OFDM频段内和相邻频段之间产生

干扰。

. 所需线性范围宽

    由于OFDM系统峰值平均功率EL(PAPR)大，对非线性放大更为敏感 故OFDM调制系统
比单载波系统对放大器的线性范围要求更高。

1.5本文工作

      本文工作主要是实现基于IEEE802.1 I a协议的OFDM系统的内接收机。而内接收机主要

包括同步参数的估计和信道参数的估计。而OFDM系统对相位噪声和载波频偏非常敏感，所以
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在同步参数的估计上尤为重要。

    目前有很多文章对 OFDM系统的信道估计和同步算法做了理论上的研究，提出了各种算

法:

    在OFDM系统中，估计信道传输函数的力法是基于频域导频和插值技术的信道估计方法，其
主要原理是在发射端将导频符号插入数据符号件，，在接收端从数据符号中取出导频符号并获得

导频符号位置处子信道传输函数的估计，两个导频符号位置之间的子信道传输函数通过二维插

值[p2-131的方法获得。由于多径和Dopple:效应·移动无线信道的传输函数是时间和频率选择性
的，当信道为广义平稳非相关散射(WSSIJS )信道时，信道的传输函数的自相关函数在时间和

频率方向上是可分的，从而可将二维插值分解为两个级联的一维插值分别进行。

    而OFDM同步算法主要分为:符号同步，采样时钟同步和载波同步，其中符号同步((Symbol

Synchronization)和采样时钟同步(Sampling Clock Synchronization)在数字通信中一般都称为

定时同步。符号同步是要找到FFT窗的正确位置。可以通过接收的训练序列的帮助得到[W伙

也可以利用OFDM符号前的保护间隔(GI或CP)的相关性得到tia-211这样就不需要训练序列卜
但是在多径信道中，保护间隔的循环特性会被ISI破坏，从而。无法保证正确的符号同步。如

果符号定时误差在保护间隔所能提供的ISI的容限以外，那么就会引起ISI。破坏正交性以及降

低系统性能。另外，在相干OFDM系统中，通过内插进行的信道估计的性能也会因为符号定时

误差而大大降低，所以，更加精确的符号同步的算法是非常必要的。

    相对于符号同步，采样时钟同步就是要使接收端的采样时钟硕率和发射端的对齐。这是因

为在实际的硬件实现过程中，发射机和接收机的采样时钟总是存在偏差。每个信号采样和正确

的采样时间有一个小的偏差，而且随着采样的增加，线性增加，导致码元定时的漂移:同时还

会导致ICI，进一步恶化同步问题。举个例子:如果采样时钟频率是5 MHz.偏差是1 Oppm.
那么码元定时就会有每秒50个样值的漂移。只有在帧长足够短的情况下，引起ICI导致的性能

下降通常才可以忽略掉。所以采样时钟同步也是非常重要。如果采样偏差必须被补偿，通常用

时域的内插滤波器或者频域的相位旋转器来进行补偿。

    另外在OFDM系统中.载波频率的偏差一般来源千两个方面

        1)发射机和接收机之间本地晶振的不匹配

        2)无线移动信道中多普勒效应

    载波同步算法就是来补偿上面两点引起的频偏。OFDM系统对信道的多径时延不敏感，其

抗多径效应较好，但是由于OFDM信号是由很多正交的子载波构成的，所以每个子信道带宽比

起整个OFDM的信号带宽要小得多 对信道频偏非常的敏感，通常较小的频偏都会影响子载波

之间的正交性，从而导致整个系统性能的降低。像文献1227中提出的，很小的载波颇偏就会引

起信躁比的很大损失。例如:当载波频率为5GHz时，IOOppm的频偏相当于50kHz。如果符号

间隔为T = 3.2ps,从T二l .b o所以为了确保载波间的正交性，在FFT之前就要尽量精确的估

计载波的未知相位系数并进行补偿。对此主要是结合训练序列、循环前缀和导频对此进行估计
P刃[23-251

    但是上面这些算法大多数主要是偏向于针对于特定的帧结构或理论上的研究，因此或不能

应用于IEEE802.11a系统的。或很难在FPGA中实现，因此要想实现基于TEEE802. I 1 a协议的
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OFDM系统内接收机，必须得根据此协议本身的帧结构来改进算法，适合用FPGA来实现。因

此本论文在第二章对适合IEEE802.11 a协议的信道估计算法进行了研究，提出了易于用FPGA

实现的算法。在第三章对同步算法进行了研究，通过几种算法的比较最后得出了比较适合的算

法。在第四章用FPGA实现了前面的提出的算法。
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第二章 系统的信道估计

本章主要讨论OFDM内接收机的信道估计问题，本章先讨论了无线信道通信的信道特性，

然后给出了OFDM信道的估计模型，最后讨论了适合IEEE802.11a局域网的信道估计方法口

2.1无线信道特性

    无线信道环境下的信息传输面临许多挑战。本节将简单地介绍一下无线信道的传输特性‘

关于无线通信信道的详细讨论，可参考文献叫’27]。与有线信息传输相比，无线信道中的信号传

输所经历的环境要复杂得多，其传输过程受到发送机和接收机间的复杂地形、移动物体和空气

温度湿度以及它们的变化特性的影响，呈现出许多不稳定的传输损伤。信号在无线发射机和接

收机间的信道环境下的传播过程可能经历的传播机制包括直射((LOS: Line-Of-Sight)、反射

(Reflection)，衍射(Diffraction)和散射(Scattering),而且由于信道本身的随机性，各机制在
传输中的地位也是随机的，这就是无线信道远比有线信道的传输坏境恶劣的主要原因.有线传输

环境通常是静态(平稳的，可预测的，无线信道则出于前述的各种因素影响，呈现出很强的随机

时变性。无线信道的这种随机性和时变性大致可以划分为三类

    1)自由空间传播损耗与弥散，主要是距离和频率的函数:

    2)阴影衰落，这主要是由于传播环境这的地形起伏、建筑等障碍物对电波的遮蔽作用引起

的。

3)多径衰落，它是出于无线移动环境中的特有多径现象造成的。

    实测表明:这三种效应表现在不同的距离范围。从无线系统工程的角度，前两种效应属干人

尺度效应(Large-Scale Effects)，主要影响无线通信的距离或者无线区的覆盖范围，通过合

理的天线布局等设计可以消除其不利影响 而后一种效应属于小尺度效应(Small-Scale

Effects)，在数十个波长范围或极短时间内呈现快速剧烈的随机性起伏，从而严重影响信号传

输质量，并且不能通过前述的简单手段消除，所以本节主要来讲小尺度衰弱。另外。仅从无线

信道特性的时变性还可以把无线信道划分为快衰落(Fast Fadin日信道和慢衰落(Slow Fading)
信道。

、一，、_

止
献警黑二

，知~、..

,Fed-,.- ,.,.-

味二

-，o
20
扭
~
何
﹃

图2.1大尺度衰弱和小尺度衰弱示意图
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2.1.1小尺度衰弱

    在实际的无线移动环境下，电波将经历不同的路程到达接收天线，这就是所谓多径效应。

在多径信道中，当接收机和发射机的相对位置发生了即使1/2载波波长的位移时，或在短时间内

接收信号的幅度也会发生剧烈变化，我们称之为小尺度效应。

  (1)小尺度效应的表现和影响因素

小尺度效应具体表现为:

    (1)在小距离或短时间范围内接收信号强度的剧烈变化;

    (2)由于不同信号路径上的不同多普勒效应引起的随机频率调制:

    (3)由多径时延扩展造成信号的时间弥散效应

影响小尺度效应的主要因素有:

  多径传播:无线移动信道中，由于反射、散射等的影响，实际到达接收机的信号为发射信号

经过多个传播路径之后各分量的叠加。不同路径分量的幅度、相位、到达时间和入射角各不相

同，使接收到的复合信号在幅度和相位上都产生了严重的失真。多径传播会引起信号在时间上

的展宽，从而带来符号间的干扰(IS II o

    移动台的运动速度 在无线移动系统中，需要使用很高的载波频率进行信号传送。如果移动

台相对于基站运动，由于各入射信号的入射角不相同，各路径分量受到不同的Doppler频率调制，

使接收到的复合信号产生非线性失真。若所使用的载波频率一定，移动台的移动速度越高，

Doppler频移对接收信号的影响就越严重。

    传播环境中物体的运动:如果无线信道环境中存在运动的物体，会使到达接收天线的某些多

径分量随时间变化。如果移动物体处于发射或接收天线附近且具有较高的速度，这时，移动环

境中运动物体引起的Doppler频移对信号的影响就必须加以考虑

  信号的物理带宽:宽带信号和窄带信号在多径信道咋，的表现出不同的衰落特性。如果传送信

号的物理带宽比“信道带宽，’(相干带宽)更宽，接收信号将产生失真。但如果信号带宽比Doppler

带宽大很多，信号对Doppler频移引起的失真将不敏感。如果传送信号的物理带宽比信道带宽窄，

则接收信号波形在时间上不会引起明显的失真。但如果信号带宽窄到可以与Doppler带宽相比拟

时，信号对。oppler频移引起的失真将较为敏感

  (Z)多径时变信道的冲激响应模型

    基于多径信道模型，并考虑到信道响应的时变性，无线移动信道的冲激响应可以表示为
            P(f)_

h(t, z)一艺a,(t)s(r-rp(t)) (2-1)

其中。,(t)=1 a,(t)I产”、侧。、州t)均是时变的随机参量，分别为第P条径的复衰减因子、
时延和相移，P(t)为时刻t时的总路径数。设发射信号为x(t)，于是接收到的信号Y(t)可表示

为
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y(t) = h(t,动* x(1) + n(t)

=二x(‘一:)h(t, r)dr+n(t)

=艺ar,(t)x(，一rp(t))+n(t)

(2-2)

上式充分反映了无线移动信道的多径效应和时变效应。进一步，多径信道冲激响应的频域表不

为

H(t, w)一F[h(t,r)] =皿h(t, z)e-"T dz (2-3)

(3) 多径时变信道的统计特性

    从式((2.7)和式(2.9)中可以看出，可以通过脉冲激励法测量多径信道的各条径的

复衰减系数及相应的路径时延，从而确定无线多径信u的冲激响应;也可以通过频率扫描法测量

出无线多径信道的频率响应，从而得到无线多径信道的冲激响应。然而，对于系统设计来说

由于无线移动信道的复杂性和时变性，更重要的是了解其统计特性。通过大量实验，人们可以

得到各种无线移动环境的统计特性，从而把无线移动环境划分为几种典型的信道，其划分依据

主要从两个角度出发:

1)多径时延扩展特性(信号包络的随机衰落)。

2)时变特性 〔信号相位的随机衰弱〕。

    其中多径时延扩展特性引起了多径效应，而时变特性引起了多普勒效应。多径效应和多普

勒效应是造成无线移动信道环境恶劣的两个相对独立的传播机制。根据它们对无线移动信道的

影响，或者说根据相千时间和相关带宽与发送的符号周期和信号带宽的关系，我们把信道划分

为:I)平坦衰落信道;2)频率选择性衰落.3)慢衰落信道;4)快衰落信道。

2.2论文中所用到的信道模型

    前面己经讨论了无线移动环境的大尺度效应和小尺度效应，特别地我们分析了小尺度效应

中的多径传播特性和随机时变特性。本论文后面的讨论将只考虑小尺度效应，且只考虑基带模

型，或者首先在AWGN环境下分析，然后把结果用到多径环境下;这也是大多数文献常用的两

种方法。下面我们将首先给出论文用到的信道模型。

2.2.1 AWGN信道《Model 1)

AWGN信道是所有信道模型中最简单的一种，信号x(t)经信道h(t)之后输出为

y(t) = x(t) * h(t)十n(t)，其中n(t)为平稳白噪高斯过程。信道的系统框图如图2-2所示，其中信

噪比SNR(dR)是信道的唯一参数



浙江大学硕士论文

图2.2 AWGN信道系统框图

2.2.2瑞利多径信道(Model 11)

瑞利多径信道的参数包括多径数尸、各条径的时延{T,} 和增益系数lap)以及自噪声功率
(以信噪比SNR(dB)表示)

              P(I) _

。从前面的讨论可知，信号x(t)经信道h(t)之后输出为

h(t,T)二艺a,(t)x(t一:p(t))+n(1),F(以瑞利多径信道可以用横截滤波器级联一个。。信道构

成，其叶’横截滤波器的延迟系数和抽头系数分别为行P),(a月如图2.3所示，同图2.2,其中SNR
是信噪比(dB)。瑞利信道的产生请参考文献[3F)

T,t曰叫 丁2 Tp_,曰 Tp!【~竺华丝
⋯ ⋯ n(1>}

      I    YM

图23多径瑞利信道

2.3 OFDM信道估计

2.3.1数字系统的信道估计模型

  信道估计就是要使信道的不确定性降至最小，使之对收发两方而言是“透明的”。它包含两

个方面:

1.获取或测量信道参数，这是通常意义上的信道估计问题。

2.信道矫正或称信道去藕合，这是信道估计的最终目的。

    在很多系统中

需进行信道估计，

。比如许多基于横截滤波的时域均衡器中，两者可能是同时进行的。甚至无

比如差分调相系统。

图2.4给出了一般通信系统的信道估计模型
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s (t):发送信号 h- (t) <*
H(joj)

                              图a.性一般的信道估计模型

信道估计器接收到的信号可以表示为

r(t) = s(t) * h(t) + n(t) (2-4)

信道估计器从r(t) 11’估计信道的冲激响应拭0，然后根据估计出的h(t)构造一个系统h-(t)

(我们称之为逆信道)级联起来，从而使得整个系统的最后输出正好是馈入给信道的信号的“准

确”估计:

          s(1) =[s(t)0 h仍+n(t)]. h- (t)

            =s(t) . h(t) . h- (t) + n(t) . h- (t)                (2-5)

            =s(t)+n (t)

    其中h(t) . h- (t) = 8(t)

从频域看，信道估计器从接收信号r(t)中估计出信道的频域响应H(加)，从

而构造一个逆系统H-(iw)，最后得到

s(t) =F-'{[F(s(t)}-H(j-)+N(jm)]-H一 (jco))

= F-' (F(s(t )) - H(jco) H-(jw) + N(jw) -H-(jw))

二，(t)+F-' (N(jw)-H-(jo))}

(2-6)

其中H-(jco)=牛，              H(jo))

所有信道估计方法不外属于以下3种之一:

  1)盲信道估计(Blind Channel Estimation, BCE)

2)半盲信道估计(Semi-Blind Channel Estimation, SBCE)。

3)非盲信道估计《Non-Blind Channel Estimation, NBCE)，它需要借助训练数据进行信道参

数估计，故又称数据辅助式信道估计(Data Aided Channel Estimation. DA-CE)

种又称为非数据辅助式信道估计(Non-Data Aided Channel Estimation,NDA-CE)

。鉴于此前两

通常可以把信道估计算法归结为3种主要类型:基于导频信号的方法、利用训练序列的方
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法和盲估计算法

    其中盲估计法可以使发射机不需要发送特殊的训练符号，从而提高了系统的频谱利用率，

但是它必须接收足够多的数据情况下才能得到比较准确的信道估计值，所以它会引入大的延迟.

同时要求信道统计特性不变或慢变(远小于信道估计的收敛时间)，否则不仅不能准确估计信道，

反而严重劣化系统性能。通常半盲信道估计方法也不传送特殊训练序列，或利用少量的训练数

据完成信道估计，故其信道估计的收敛时间也很长。这两种方法都要求信道特性的统计平稳或

准平稳及慢时变，且算法比较复杂，所以这里不做探讨。

    一般对OFDM系统的系统的信道估计都是基于训练数据的，所以在木文中主要是探讨基于

训练数据的信道估计。

2.3.2. 系统的信道估计模型

    由于OFDM对各个子载波间的正交性要求，使得OFDM系统的收发双方必须严格同步(包括载波

同步、采样时钟同步)，同时必须有足够精确的信道估计。由于无线信道的时变性，大多数OFDM

系统都采用了基于导频训练数据的信道估计方法。

    训练数据一般以这两种方式插入.一种是整个符号的子载波上全是训练数据，这里我们把

它称为训练序列，如图2.5a。另一种是在一个符号中隔几个子载波插入一个训练数据，这里我

们称它为导频，如图2.56，当然它的实际位置不一定是下图所示位置。 一般在OFDM数据帧比较

短的情况下，可以认为这这一帧传输的过程中信道是不变的，这时候可以直接用训列序列进行

信道估计。如果在帧比较长的情况下，就不能光光用训练序列就行了，得用导频先做信道估计，

再用插值法估计出不是导频位置上的信道参数。图2.6表示的是用导频来做信导估计的模型，如

果用训练序列的话去掉插值这个模块就行了。

频

域
颇

域

图15训练数据不同的插入方式
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X(K)

图2.6 OFDM信道估计模型

2.3.3基于IEEE802. 11a协议的 系统的信道估计算法

要确定基于IEEE802.11a协议的OFDM系统的信道估计算法首先我们必须了解它的帧结构，

只有这样我们才能确定什么样的算法适合它。下面我们来看 」下基于工EEE802. l la协议的。FDM

系统的帧结构模式izvl

!

.1
盛
下

叹
乃
幻
.认协Film

                  图2.7基于IEEE802.l la协议的OFDM系统帧结构

    在图2.7中，纵向是表示时域，横向是表示频域，从纵向来看首先是短训练序列，它包含10

个短训练序列，主要是用来定时，频偏粗估计和auto-scale的。接着就是2个背靠背的长训练序

列，它主要是用来信道估计和频偏细估计。再接下来就是signal符号和data符号了。从横向看，

从signal符号开始之后，每个符号中都包括四个导频，它们的位置分别在一21、-7, 7, 21，导频

有很多作用，可以用来定时跟踪，也可以用来频偏跟踪，当然还有这里提到的信道估计。

    所以从帧结构的分析可以看出，基于IEEE802.I1a协议的OFDM系统的信道估计既可以用长

训练序列也可以用导频，下面分别来讨论这两种方法:

(1)利用长训练序列

    基于训练符号的信道估计算法最基本的是LS (Least Square)算法，当然更精确的方法可

以用MMSE算法和LMMSE算法【N ."I，不过此算法很复杂，且需假设知道信道的相关值.在实际应
用中是很难中得到的。由于训练符号中用来传送数据的48个子载波都插有导领.而巨存一个伪
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据帧之内可以假设信道保持不变，那么只需要采用LS算法就可以很快地得出每个子载波上的信

道频率响应值。在这个基础上发送数据符号时，就可以利用这48个值来进行均衡，最终完成数

据的正确接收。在这一节中将重点分析LS算法应用于基于工EEE802.lla的〔IFDM系统的性能。

对比利用单个训练符号进行LS估计和利用两个训练符号联合进行LS估计的性能。

    原理如下:信号在接收端经过FFT之后的信号可以写成

          Y=HX +N 其中N高斯白噪声 (2-7)

LS的目标是使((Y-HX)"(Y-HX)最小，其中上表H是表示共扼转置，并且有

        Y=(Y.IY，甲.，蛛一犷 (2-8)

        H=【风，拭，..⋯几-,]a                                 (2-9)

        X =ding[戈，戈‘·⋯，心一，diag表示对角矩阵
简化后得到LS估计法的信道估计为

        H,=X-̀Y                                                      (2-10)
由此得到长训练序列的信道响应为:

H r_s一「Yo互,........ Y--̀1
  戈 龙 XA-1-

(2-11)

由于噪声的存在，估计出来的信道频率响应值同真实的信道频率响应值并不完全相同，存在

估计误差。LS算法下的均方误差(MSE)可以表示成

。H一角，=1与，
                X

(2-12)

由于基于IEEE802.Ila协议的OFDM信号有两个相同的长训练序列，所以可以取平均值

“=告[Y(k) / X(k) +Y(k) l X(k)] (2-13)

这种做法称做基于平均的LS算法

这样用训练序列做信道估计有上面这两种算法。下面我们主要来比较一下这两种算法的性能，

取其中性能有者。

        A)在高斯信道下QPSK数据经过信道估计后的误码率
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                        图2.8 (b)高斯信道下信道估计均方误差曲线

    其中LS是指只利用一个训练序列的信道估计，LS-average是指利用两个训练序列取平均的

信道估计。从图2.8 (a)和2.9(b)可以看出在高斯噪声下，后者明显要好于前者，而且，LS-average

的均方误差性能要比LS好3dB左右。

    B)多径信道下QPSK数据经过信道估计后的误码率〔假设在一帧内信道是恒定不变的)
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                          图2.9(b)多径信道下信道估计均方误差曲线

    这里的多径信道为8径，分别延迟。-7个抽样点。从图2.9(a)和图2.9(b)可以看出在多径信

道下LS-average的性能要比LS的性能好，这同在高斯信道下得出的结果是一样的。也可以从
下面的星座图可以看出来:
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一。一1 4--
-1    -0.5     0

肠
图a 图b

猫
图c

tZ+},4-k#} +
                                图2.10两种解调数据的星座图

    其中上图中的图a是在信噪比为20dB的高斯信道下的频域信号，其余三图所处环境为:信

噪比20dR,8径，假设整个一帧之内信道不变。图c是没有经过信道估计的频域信号。图c是经

过LS信道估计法，图d是经过LS-average信道估计法。从图上可以明显看出LS-average性能
比LS要好。

    综上所述，我们在用长训练序列做信道估计的时候最好是采用LS-average,因为一则在性能

上明显的优于LS,而且算法复杂度并没有增加多少。

(2)利用导频

    上面那种方法只能在发射帧比较短的情况下才能应用，因为那时可以假设信道恒定的情况

下才能应用的，但当帧比较长的情况下，不能再认为信道是恒定的了，所以我们在估计信道时

是必须另外找 种能跟得上信道变化的方法。这就需要用到导频来估计信道。因为基于

IEEE802.lla协议的OFDM信号只有四个导频，所以只能估计出四个位置的信道参数，别的子
载波上的信道参数必须由这四个信道参数通过插值的方法获得。一般插值分为线性插值、

IDFT/DFT插值法[32"31. Lagrange插值[341和最大似然估计插值[351。本文主要分析了IDFT/DFT
插值法。

    前面提到过基于IEEE802.l l a协议的OFDM信号的导频位置分别在子载波的-21，-7, 7和

21的位置，在估计导频位置的信道参数跟前面用训练序列估计信导参数的做法一模一样，可以

用LS估计法来得到，如下式所示:



浙江人学硕士论文

II (k)一R(k)
        S(k)

k=-21,-7,7,21 (2-14)

  然后，把H(k)用IDFT/DFT插值法进行插值得到其他数据子载波上的信道响应H(k)。下面
讲一下IDFT/DFT插值法原理:

  先对DFT和IDFT做分析，可以推得如下性质:

    (1)          A N点序列{si I i =1,2.......N}只有最前面N。个点为非零值，其余N一戈个点

          为零值，且满足N为N，的整数倍关系时，分别对序列{s}进行N点和N，点

        DFT运算，分别记为DFT, (s)和DFTNp (s)，则DFTNp (s)的N，点取值分

          别与DFT, (s;)中序号是NIN,整数倍的NP点值相等，即满足

        {S，二Sj"NIN"，一。二，一】)=DFTNp{S;},

    (2) 若知道DFT, (s,)中序号为NIN,整数倍的N;点值{Sj , j = 0,1.，，，一，}，Yd对

        扭球N，点IDFT运算可以得到序列{{s}的前N，个非零值，即满足下面的关
              系式

{s，-D'I,_N,-1)=豁·IDFT,. (S’ }·
根据上面的性质，可以得到如图2.11所示的IDFT/DFT内插算法，估计频域N个子载波处

的信道响应估计值H.

nH 会

图2.11 IDFT/DFT内插结构图
                                                n

若信道响应在频域的真实值为H，则估计误差为e=H- H，由此得到信道估计的均方误

差为

M SF.
一N
" E[eHe]
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                                    图2.13插值法的误码率

  图2.12和图2.13的仿真环境:多径数目为3径，延迟时间为0. 1. 2个抽样点。

  但是用导频来估计信道参数有个前提必须是导频个数大于或等于信道多径数目，对于基于

IEEE802.l la协议的OFDM信号来说如果多径数目超过4个，就不能来估计了。如图所示
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                  图c 图d

                    图2.14用导频估计两种不同径数的信道后的数据星座图

  图2.14中图a表示3径信道下没有信道估计的数据，图c表示3径信道下用导频进行信道估

计后的数据，图b表示8径信道下没有信道估计的数据，图d表示8径信道下用导频进行信道

估计后的数据。图c中显示导频是完全可以估计3径信道，而图d显示8径信道己超过导频估

计的范围了。

    其实DFT/IDFT插值法起到一个减小噪声影响的作用.从图2.11看出四个导频先通过4点

的IDFT变到时域再通过64点DFT变到频域，这样原先集中在4个导频上的噪声能量分散到

64个子载波_L了，所以每个子载波上的噪声能量只是原来的1/16.因此减少了噪声对信道参数

的影响。在利用训练序列做信道估计时也可以用这个方法来减少噪声的影响。下面的小节就具

体来讨论这个方法。

(3)消噪 (NRA)算法

  在系统复杂度允许的情况下，可以用NRA方法减小噪声的影响，进一步提高系统的性能。就

AWGN噪声哄而言，估计和实际的信道脉冲响应关系式为:H�=H�+巩。一般情况下为满

足无码间干扰((ISI)和载波干扰(ICI)的条件，要求信道脉冲响应与保护间隔相匹配，即最大

延迟不能超过保护间隔。根据IEEF80211a协议，保护间隔的长度为16个采样点(goons)，则

长度为N (64个采样点)的FFT的信道脉冲响应h(k)应满足:

0<_k<凡一1
戈<_k_< N一I

(2-15)
△

众

f

，
.! 
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其中，△不全为零的某一个值。消噪法就是基于这一基木概念所引成的，具体做法如下:当用
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长训练序列做完LS的信道估计之后，取16个信道估计值做16点IDFT变到时域，在时域里进

行48点的零点插值，再做64点DFT变换到频域，2.11所示，只是那里的IDFT为4点，这里

是16点。通过该算法估计出来的信道参数中的平均噪声功率是没有经过该算法信道参数中平均
噪声功率的1/4.

UU.}Ak 摊
图b

                            图2.15 NAR和非NRA的性能比较

    图a显示了经过消噪法的数据的星座图，图b显示了没有经过消噪法的数据的星座图。从

上面两图可以看出经过消噪以后的性能比没经过消噪的性能要好。

2.4总结

      本章在简单总结()FDM系统中信道估计算法的基础上，根据802. 11 a无线局域网的信道特

点和下作特点对适合于802. lla无线局域网的信道估计算法进行了分析。首先分别在AWGN信道、

多径信道条件下对利用单个训练符号的LS估计算法和基于平均的LS估计算法进行丁比较。得出

无论是在哪种信道环境下，基于平均的LS估计算法性能都要优于利用单个训练符号的LS估计算

法。然后提出了基于导频的信道估计，这里主要分析了DFT/lDF7插值法的性能。接着在此基础

上提出利用训练序列的消噪算法，分析了其性能。但是后面两种方法必须是在系统复杂度允许

的情况下才可以采用。
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第三章 系统定时同步算法研究

    在OFDM系统的接收端，其中最关键的两个需要解决的技术问题及就是同步和信道估计

因为这两个问题解决的好坏直接影响着整个系统的性能好坏。信道估计在第二章己经作了详细

讨论，木章主要来讨论了定时同步算法，对载波同步做了一些讨论。在OFDM系统中存在如下

几个方面的同步要求:

    (1) 定时同步:

        (a) 符号同步:1FFT和FFT起止时刻一致。

        (b) 采样时钟同步:接收端和发射端抽样频率和相位的一致

    (2) 载波同步;接收端的震荡频率要与发送载波同频同相。

下图中说明了OFDM系统中的同步要求，并且大概给出各种同步在系统中的所处位置。

图1、OFOM系统内的同步示意图

3.1同步误差分析

下面分别来分析 」下同步误差对接收数据所造成的影响。

工1.1符号同步误差

      由于保护间隔的存在，所以在一定范围内不会因为信道的散射效应产生码间千扰。只要

FFT在这个间隔内开始，就能保证正交性。设氏为OFDM符号第一个采样值(有用部分，即

去处保护间隔)的正确位置:B为符号定时的估计值;从而估计误差为:。。“B一Oo。以上各

值都经过采样间隔T归一化。

    于是。符号定时误差的存在仅仅会导致频域每个子载波码元的相位旋转，并且旋转的量和

子载波的位置，即n有关系[361

      Y,。一Q}}R}niNleeX.n'H}R+n,,,，  (-A+T)IT<eg<O  (3.1)
其中凡是信道最大时延，如图3.1中图a所示(图中数据是进行16QAM调制)。

    但如果FFT的开始时刻不在保护间隔只能.那么码间干扰就会破坏子载波的正交性。此时，
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解调器的输出可以表示为:

:，= el2}(n!N)e,旱、。·H,.n+·，·+一“‘，·) (3.2)

其中由于ISI引起的Icl可以归结为一个附加的噪声量nee (i，二)。

  所以码元的定时同步必须非常的精确，使得nee (i, n)比高斯噪声小很多·否则就需要采用
一个更长保护间隔的传输机制。

3.12抽样时钟误差

    设接受端的采样时钟间隔为T，与发射端的不一致。主要来自两个方面，时钟的相位误

差和时钟的频率误差。

  时钟相位误差的影响与码元定时误差的类似，即会产生某种相位的旋转。

差就会产生Icl。如果我们定义归一化的采样频率误差为:)6 = (T.一T)IT

y,, =e J2-.,6(T, IT.) sin c(叨)X ,。 - H;,� + n..。十na (i, n)

但时钟频率的误

即有(361:
      (3.3)

其中sin c(x)=sin(7a)17a, n,,(i,n)是采样时钟频率误差归结的噪声量，如图3.1 '1'图c所示
其方差为:

Yar[n,]
尸

“亏(n8) (3.4)

  当叨+1时。n冰i,的就可以忽略不计。同时我们必须注意到采样时钟的频率误差会
导致OFDM信号的定时漂移。一般在实际应用中抽样时钟频率误差非常小，与子载波频率相比

大概在IV以下，所以可以与小数倍定时误差一起估计△

工1.3载波频偏误差

由于接收端和发射端的本振不可能完全一样，以及信道的多普勒频率漂移都可能导致频偏

鱿，由此对接受信号的影响可以表示为[371

X。= e )2w,7:sin c(Z01兀)戈，。·城，，+ n,,�+与(i, n) (3.5)

    可见，载波频偏不仅在各个子载波上之间产生了干扰。即Icl。而且在每个码元上，相位和

幅度都受到了影响，如图3.1中图d所示。其中no j (i,的既是载波频偏误差归结为噪声量，其
方差为

厂2

Yar[n, ]”专(Ayr ) 2 (3-6)
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图31数据受各种误差污染后的星座图

3.2定时同步的方法

  定时同步一般分两个步骤:]、粗定时同步;2、细定时同步。粗定时同步的作用是来找到大

致的FFT的窗的位置，消除整数倍的定时误差，一般是在时域里进行。而细定时同步又叫定时

跟踪，是补偿小数倍的定时误差以及除由于抽样时钟不同而带来的相位的影响。

3.2.1粗定时同步

    在OFDM系统中，粗定时同步可以利用的同步信息有两个来源:1) OFDM信号木身由于

循环前缀的引入具有一定的重复性，可以通过检测这种重复结构达到同步的目的。2)发特定的

训练序列用于同步，这是大多数数字系统采用的方法。相应的，OFDM系统可供选择的方法也

有两种:I)基于CP的同步方法(Cyclic Prefix Based Synchronization,CPBS) ;2)基于导频的同步

方法(Training Symbol Based Synchronization,TSBS).其中CPBS又称盲同步算法，因为它是利
用信号周期结构，但发射信号对接收机来说是未知的，又称非数据辅助同步(Non-data Aided

Synchronization)。而TSBS则是非盲同步算法，发送的训练序列是接收机已知的，所以又称数

据辅助同步算法(Data Aided Synchronization).

    CPBS和TSBS这两种方法其实都属于基于时域相关峰值检测的定时算法，都可以用下图来
描述:
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max(〕 峰值检侧

-g() 峰值时的相位估计

定时误差

载波频率误差

                              图32时域相关峰值同步检测模型

    其中主要包含了两个部件:1)时域相关器;2)峰值检测器。根据OFDM系统时间和频率同

步的需要，图中也绘出了由峰值检测器驱动的相位估计器，它被用于估计由载波频偏 起的相

位偏差。

3.2.2 CPBS盲同步算法

    我们知道OFDM信号为了抗多径，防止码间干扰，在信号前面插入了L个样值，这L个样

值和信号最后L个样值完全一样，所以叫做循环前缀。关于CPBS的同步算法很多，

最经典的是由1. beck提出的时间和频域同步的ML联合最大似然估计法n叹其具体的思想如下:

    OFDM接收机接收到的符号具有两个不确定性:

      (I )OFDM符号到来的时间不确定(引起符号的旋转);

      (2)载波频率的不确定(发射机和接收机的木地振荡器的不同引起载波的偏移)。

      前者我们用信道响应8(k一B)中的时延来表示，这里B为符号到来的不确定时延。后者

用接收到的数据在时域上乘以一个ej2m*IN的系数来表示，这里‘表示为本振间的频左。假设信
道仅仅受高斯白噪声影响，那么接收到的信号可以表示为:

    r(k) =s(k一0,)e j2-k1N + n(k)                                                       (3.7)
用ML估计法，其对数似然9数Vii:

A, (B.)一y 2(，一、)Re{r(k)-r*(k一、)}一，·jr(k)一r(k一N)I2 (3.8)
k=休-L+7

其中况为瞬时符号位置，L为保护间隔的长度(OEEE802.1Ia III L=16),
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A, (B.)一Z  Re{r(k) - r * (k一、)}-P-Ir(k)一r(、一、){， (3.9)
k--比 -L+1
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使n(氏)达到最大值的氏即为8的估计值，即如下表达式:

01=arg max{9   ly(B)卜POW))， 一牛Lr(B} )
艺汀

(3.10).舫
其中:

              0,

y(B})=又 r(k)r * (k一N)， ,D(B}) = B{·(*)}’+!·(‘一N)}}
k--珠-l.+1 k=B,-L+I

  但是由于用ML估计法得出的频偏范围比较小(}引< 0.5 )，而且精度不高，所以这里频偏估

计不考虑，只拿这个方法来进行定时同步。从上面几个公式可以看出估计器的性能主要受两个

因素的影响:循环前缀的采样点数L和由SNR决定的相关系数P。前者是己知的，基于

IEEE802.1Ia协议的OFDM信号的CP长度为16。后者如果想得出一个比较精确得只是比较困

难的，一般是根据实际情况取一个固定的值。所以Y(典)可以提供B的估计。

这个估计器实现结构如下:

                      图33最大似然估计法的实现框图

在理想信道下的仿真图如下:

-0.3

-01

-02

                    0                    100   200   300 400   5田 600

                                  图34最大似然估计法定时图

  最大似然估计法在多径加高斯噪声的信道下进行了定时误差的统计。

SNR=15dB。仿真数据:基于IEEE802.1Ia协议的突发OFDM信号。

700

仿真环境:三径，
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                                      图3.5定时误差统计

        从图3.5可以看出利用最大似然估计法定时的错误范围比较广(-5- 5),这样如果插

入得导频比较少时就会造成频域上利用导频纠正的难度，甚至无法进行纠正，例如基于

IEEE802_l la协议的突发OFDM信号，其导频纠正定时误差的范围为一2- 2.

3.2.3 TSBS非盲同步算法

    突发的OFDM信号为了能准确、快速的定时，一般都在祯头加有训练序列，所以又叫帧同步。

而采用己知训练序列信号作为同步信息的方式通常有两种:1)利用抗干扰能力比较强的伪随机

信号作为训练序列进行同步，这是许多数字通信系统用于定时或符号定界的方法。2)利用一个

具有J个周期为P的训练符号构成的训练序列进行同步.这是一种比较典型的方法，IEEE802.1 I a

协议就是采用了这种方法。这里主要讲第二种方式。下面以IEEE802.lla为例介绍利用训练序

歹J来定时同步。

    第二章中将过基于IEEE802.11 a协议的OFDM信号帧格式‘1'包括10个相同的短训练序列

和两个长训练序列。其中10个短训练序列用来同步。这里采取的同步方法主要是相关法，这里

讨论了三种比较经典的算法:A,基础相关法:B、共扼相关法;C, Schmidl&Cox'、定时估计

法以及在此基础上改进的算法。

A、基础相关法:

    为了得到了更加鲁棒的同步算法。这里我们采用两个相关量来联合检测接受的信号[141即:

    1)接收的信号和延迟。.8us(一个短训练序列的长度)的本身进行自相关
                                                  N-1

  Auto _Corr(i) =艺x(n+i)-x (n+i+N)

2)接受的信号和本地已知的短训练序列相关

(3-11)

Loca-Corr(i)一艺x(i +n) , c' (n) (3.12)

其中 N是短前导字的样值点数.这里假设x(n)为单倍采样后的信号，c(n)为本地已知的
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前导字序列。

    显然，因为前导字良好的自相关特性，第一个相关可以得到九个短前导字长度的平台，第

二个相关可以得到较好的峰值。如果相关得到的峰值在平台以内，我们就将最后 个峰值用于

判断下一个符号的开始。

    事实上，在实现过程中无论是对于峰值还是对于平台都需要预置各自的门限(Threshold)

来进行判决。而峰值或者是平台的幅值的大小都是与输入信号的功率相关的，这也就意味着在

不同的传输情况下，预置的门限应该是不一样，而且是可以自动调节的。这在后面还要讲到这

个问题，这里先不讨论。

    图3.6是将短前导字进行相关得到的结果
                  0.06- ~一‘..，尸..‘一州‘汤曰.网，尸侧.一.朔~州...，尸.‘一- 、- 一钾闷曰.，

相
关
值

D,05
1田符号毅飞动翎 25U      300

相
关
值

符号数 (图h)

                              图3.6 短训练序列定时同步结果图

    从上图可以看出当频偏比较大时，己无法分辨出所需要的尖峰值，这样无法准确的确定符

号的位置，所以必须对频偏进行消除。

B、共辘互相关法

共扼相关法的具体思想:首先把输进来的数据做前后相关

z(n+1)=x(n+1)*z (n), N一64
    =x(n+l)*x*(n)

(3.13)

再把这个值拿去做本地相关得到值为

Loca一Corr(i) =艺z(n+i) * k* (n)
mi16 (3.14)

=艺x(n+i+1)*x*(n+i)*k*(n)

其中N=64,k*(n)=c (n+1)*c(n)
实现况图如下:

图3.7共扼相关法的实现况图
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C, Schmidl&Cox's定时估计法和改进Schmidl&Cex's定时估计法

      般利用这个方法必须具有两个特征:

OFDM符号本身的互相关和自相关具有近似白噪声的形式。

OFDM具有两个一上完全相同的训练序列

:

  具体思想如下:

    令L是半个OFDM符号周期内的采用点数(这里OFDM符号周期不包括循环前缀的时间)

则对每一对采样点进行处理后进行求和可得:

P(d) _艺   (ra+mrd+m+L) (3.15)

    为了减少计算量，可以使用P(d)的递推公式，

      P(d +1)=P(d) + (rd+L ra+zL)一(rdrd+L)                                  (3.16)
    其中d是一个宽度为2L个采样点的窗口中对应的第一个采样点的在接收到的时域信号中

的位置。将这样 一个窗在时域上进行滑动，搜寻第一个训练字的位置。

    定义符号后半部分的能量如下:

R(d) =艺1‘+二十:1zI rd+m+L (3.17)

这个值也可以通过递推公式来计算，减少计算量。这个值可以用于一个自动增益控制的环

路

定时估计的度量函数可以如下定义:

M(d)，
I P(d) IZ
}R(d) 1'

(3.18)
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                          图3.8 Schmidl&Cox's定时示意图

上图仿真时采用的OFDM帧格式是基于IEEE802.1Ia协议的，这里L=16o Schmidl&Cox's
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定时估计法具有以下4个特征:(1)与接收采样r的功率无关，既具有恒虚警特性:(2)可以

应用Neyman-Pearson判据，根据预先指定的虚警概率确定判决阀门值。(3)与信噪比无关，因

此可以在较大的动态范围内工作而无需更改参数。(4)这个方法也很好的消除了频偏对定时的

影响。实现框图如下:

互

相

关

一一
自

相

关

延迟 L

                            图3.9 Schmidl法的实现况图

但是这里有个问题存在，图3.10显示的是一个平台，因此在多径和噪声影响下要判断精确

的定时位置比较困难，下面对这个方法进行稍微的改进，具体如下:
x-1 L-1

君(d) =艺艺心十之**十，'rd.2Lk+m+L

R,(d)二艺叉I "d+2Lkl-L}，
(3.19)

k=0加=a

其中K为相同训练序列的个数。则得到的定时示意图如下:

12

、::{八 一
  “‘}{( 1
  日“}/\ _ 。__ !
        OLeses必‘--一L、~~~.‘.‘“竺七二‘为‘曰.~“
        0    200 400   600   800   1000  1200   1400   1600

                                    接收的数据个数

                              图3. 10理想信道h便用最大值法的定时

    从图上可以看出这时定时图是个尖峰，而不再像前面只是个平台了，这样位置能相当精确

的定出来。这个方法和文献[39]中讲的方法基本一样，只是那里对P,(d)和R, (d)去的绝对值，

而这里是进行平方。

3.2.4 CPBS和TSBS定时同步算法比较

上面讨论了分别利用短训练序列和利用循环前缀的定时同步，对分别的性自A1 了 」个初步
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的了解。下面具体把这两种方法进行了比较详细的比较。

A) CPBS性能分析

  我们知道，CPBS利用了OFDM符号的周期结构信息，并在下式成立的条件下进行推演得出的。

其中K-{B+N,...,B+N+L一1)

b'k e K: E{r(k)r'(k+二)}

6s十62 ,。二0
可e-j2ne， m二N
  O, otherwise

(3.20)
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一-

但是这些条件显然是很苛刻的:首先要求子载波数N足够大，同时要求子载波上的调制数据的严

格相互独立;其次，它是在AWGN信道环境下推导的，但由于信道的时延扩展带来的弥散性是接收

信号:r(n)二h(n)*s(n) (h(n)为信道响应CIR) 般不满足上式的平稳性要求，同时有效

的指标集长度《即原CP的长度)减少为L-M+1，从而大大降低峰值检测的成功概率M为〔城长度。

特别地，当MX时。z将被噪声可全部淹没。
    利用CP与OFDM符号的相关性可以实现时间同步，并同时估计频率偏差。但目前所以文献的

相关结论是在纯AWGN信道上得出的。

为了准确描述CPBS在无线移动环境下的性能，我们直接在多径信道下进行分析。图采取的OFDM

信号是基于IEEE802.IIa协议的。用于定时的CP是不受信到影响的那部分，即长度为L一M十I。

其中单次检测概率尸和P定义为:

P二1一尸全
峰值检测错误

符号总数
(3.21)
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                      0      10     20     30     40     50 60

                                    信嗓比
                            图3.11在不同信道下CPBS的定时错误概率

从图中我们可以清楚地看到:

    1)随着CIR长度M的增加，在相同信噪比条件下算法性能逐渐劣化。

  2)对不同的CIR长度M,算法性能都随信噪比SNR增加而有所改善 但在SNR接近20dB时，
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        性能不再随之改善，即存在地板效应。而且我们看到，在所给的系统参数F，系统在

      最有利条件下的定时误差基本也大于10-1.

B) TSBS性能分析

    在TSBS中，出于采用了多周期信号作为训练序列，在经过信道之后仍能为此其周期性(只要

信道CIR不是一个长度等于此周期的方波)，对周期信号的检测通常也采用相关算法，检测相关

峰值确定训练信号的存在，从而完成符号同步和帧同步。这里用基础相关法来做性能分析。这

算法可以看成是独立的单周期检测的合并，于是其性能可以在AWGNU;道下的CPBS基础上推导口

这里仍采用式((4. 13)的定义，并假设采用多数原理进行判决合并，即

成功卜P':单次成功检测次数超过预计个数
失败P':其它

    当n重实验中采用多数原理(半数以上(含)有效)判决时，给定单次错误检测概

率为P，则n次实验的错误检测概率为:
p.+pn

艺 Cn(1一p),pc”一。，动奇数

艺 C;, (1一pYP̀”一“，。为偶数
(3.22)
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    图3.12是基于IEEE801I I a协议的OFDM信号用短训练序列在多径信道下的定时时的错误概

率图，在图中可以看出随着信噪比的增加，定时错误迅速下降，而不像CPBS的定时错误下降到

一定之后不管信噪比怎么增加都不在下降。
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图3.12在不同信道下PSBS的定时错误概率

综上所述，对tLCPBS和PSBS，我们有，

玲 在TSBS中，由于周期性能得到保持，单次平均检测成功概率高于CPBS中的同步检测命

扣率
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    2) 在TSBS中，由于采用了多次检测合并从而获得较高的同步检测成功率，换句话说

    3)在CPBS中，为了达到同样的同步捕获率，需要对多个。FDM符号的检测结果进行平均，

        从而降低噪声和OFDM信号的非理想自相关特性的千扰，这将引入很大的延时;而TSBS

        则同步捕获时间短。

    所以，尽管TSBS由于引入了不传数据的训练序列用于同步开销，从而对频谱效率有所降低

(从而降低SNR)，由于同步捕获快的特定，特别适合突发数据传送系统，而且训练序列还可以用

于信道估计的用途。而CPBS则较为适合DAB/DVB等连续传输媒体流的广播系统。

3.2.5各种TSBS定时同步算法比较

    在3.2.3节中我们分别列举了三种利用循环前缀来定时的方法，这里我们主要来比较一下

这三种方法的性能以及在硬件上的实现的难易度。

1)在存在频偏情况下三种算法性能:

    假设发射数据为x(n)，频偏为Af，则接收到的数据为Y(n)=x(n)*ejz" ， N=64。下
面分别来看看这三种在频偏影响下的情况:

    (a) 方法A

        基础相关法的本地相关式子变为:
                                        16

  Loca _ Corr(i)一Yc (n)*x(n+i)*ej2,41WN,       N一64            (3.23)
                                            矛怡1

    从上式可以清楚的看出由于每个数据上受影响的频偏相位不一样，造成了Loca-Corr(i)

受到频偏的严重影响。(其中《为理想短训练序列的共!Rfft)如图所示:
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                              图3.13不同频偏卜的两种定时比较

    从上图可以看出当频偏比较大时，己无法分辨出所需要的尖峰值，这样无法准确的确定符

号的位置。

    (b) 方法B

        共扼相关法前后数据共扼相乘变为
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z(n+1)=y(n+1)*y (n)

= x(n + 1)e'zll'4 (n+qIN * x' (n)e 12.}r IN (3.24)

=x(n+1)*x'(n)*e'2lflN

把这个值拿去做本地相关得到值为

Loca一Corr(i)一艺z(n +i) * k' (n)
(325)

=ej2 v/N艺x(n+i+1)*x'(n+i)*k'(n)

  其中k' (n)二c (n+1)*c(n)。从上式可以看出Loca-Corr(i)的绝对值不受频偏的任何影
响。如图所示:

相
关
值

0 10e  50     100 ]a‘  50    200    250    300

相
关
值

                                  图3.14频偏对共扼相关法的影响

    其中图a是在没有频偏情况下的定时，而图b是在频偏鱿= 2.4(归一化)。

(c)方法C

改进Schmidl&Cox's定时估计法的估计式子
K-1 U 1

P, (d)=

R, (d)=

ej2,LdfIN艺艺x (d+2Lk+ m)-x(d+2Lk+m+L)

艺艺I e,2R(d+2Lk+m+l,)wNx(d+2Lk+m+L) 12 (3.26)

k=0 m=0K-1 l.-1
一艺艺I x(d+2Lk+m+L) 12
k--0 m=0

:。，、n，J、品。、、，，，。，.、。二 _二，，、I P(d) 12.___ _
ri I二},lul nJ=Ch̀1'I11}I}SCy'RlM9$%ul"J.  IFJllLM川)钊士长任份也小觉狈锅影响。如图所示:

                                                }Lc(a)1-
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(P
︶艺

0     100    200图a300     400     500a
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警。5

            0     100 加图b 300 400 500
                    图3.15频偏对改进Schmidl&Cox、定时估计法的影响

其中图a是在没有频偏情况下的定时，而图b是在频偏颐= 2.4(归一化)。

    综上所述，基础相关法会受到频偏的影响，而其余两种则不受影响。在实际接收机实现中

必定存在着载波频偏，所以基础相关法只是适合理论上的讨论

2)AX斯信道下三种方法的定时性能比较:

仿真工具:Matlab。仿真环境:AWGN信道，没有频偏影响。仿真参数:FFT(IFFT)为64点，

52个子载波传输数据，5000帧的数据，每一帧取300点，包括160个短训练序列。仿真结果如

下图所示
                            0                            .036-
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                    图3.16高斯信道下三种定时方法在不同信噪比下的性能比较

    从上图可见，在没有频偏或频偏较小的情况下，方法A的定时性能最好，方法C其次，方

法B最差。方法B其实是方法A的改进，这样的话能防止频偏影响，但是这样改进以后又带来

一个新的不足，比改进前更容易受噪声影响，原因如下:

                s(n)二x(n)+N(n)

设接收到的前后两个信号分别为:

s(n+1)=x(n+1)+N(n+1)
(3.27)

其，I' x(n)，x(n + 1)发射的信号，N(n)，N(n+l)为高斯噪声。则前后两个信号共V相乘之
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后的值为:

z(n) =x'(n)*x(n+1)+x (n)*N(n+1)

      +x(n+1)*N'(n)+N"(n)*N(n+l)
(3.28)

    其中有用信号为上式第一项，后面三项都为噪声，第二项和第三项这两项噪声是有共辘相

乘所引起的，从下图可以很清楚地看到这个影响:
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                            图3.17在同 一信噪比卜两种定时方法的比较

    另外同样原因，方法C在操作过程中引入的噪声比方法A要多，有点与方法B相似，所

以受噪声影响要比方法A大。不过当信噪比超过lOdB以后，三个方法的定时误差非常接近。

3)多径信道下的三种方法的定时性能比较:

仿真工具:Matlab。仿真环境:多径信道，没有频偏影响。仿真参数:FFT(IFF7)为64点，52
个子载波传输数据，5000帧的数据，每 一帧取300点，包括160个短训练序列。仿真结果如下

图所示
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                    图3.18多径信道F三种定时方法在不同信嗓比下的性能比较

    比较图3.17和图3.18,可以看出这三种方法在多径情况下的定时性能和在高斯信道下的定

时性能基本上是一样的。



浙江大学硕士论文

4)总观上面的比较，从理论上来讲方法 C是这三种方法中最理想的，不仅消除了频偏问题

而且定时性能比较好，但是我们也可以看出在信噪比达到]IdB以上，方法B的性能和方法C

差不多。下面我们来具体考虑一下硬件实现的复杂度来观察(由于实际中要考虑到频偏的影响
这里具体讨论方法B和方法C).

  实现方法B前后数据需要共扼相乘所以需要用到一个复乘，其中两个输入数据的位数为1 Obit,

输出为14bit。另外因为需要本地相关需要15个复乘，不过这里由于15个木地值是已知的，所

以可以采取查表法来代替乘法或把这巧个值分别近似2的次幂的和的形式，这样就可以用移位

来代替乘法，大大节省了系统资源 (具体方法可以看第四章)，所以方法B的实现实际只需要

一个共扼乘，以及13个加法器，还有2个平方器。

  实现方法C的具体实现也要用到一个和上面一模一样的乘法器，一个累加器和一个减法器以

及4个平方器。另外，方法C还需要实现一个除法，这是在FPGA种是很难实现的一个问题

如果要比较精确实现需要大量的资源，而在我们这个项目中FPGA的资源不多，因此在本文实

现部分所采取的定时方法为方法B。

3.2.6细定时同步

    随着时间的增长，由于位定时误差造成的偏移量会不断的增加，而且采样时钟的偏差造成

的相位偏差在不同的子载波上是不相同的，这样的相位偏差会使得QAM的星座图旋转成几个

同心圆，如图3.1的b, c所示。

    从上面的图中可以看出，由于采样时钟的偏差造成的位定时误差随着时间的积累会对星座

图的上的各个星座点产生严重的影响，导致无法正确的解调出QAM的符号。由于在实际情况

下，采样时钟的偏差是必然存在的，所以必须进行由于采样时钟偏差造成的位定时误差的跟踪。

    细定时同步 一般是在频域上，用导频来实现。原理如下:

接收信号经过FFT变换以后，从时域变到频域，如式 ((3.1)，为了清楚期间这里再写一遍

          Y,,，一e' z,r(ni N)e, X。·H,,� + n,,,，(一△+T )1T<e, < 0    (3.29)

不过这里‘只剩下小数倍定时误差，下面用Br表不。

    假设小数倍的定时误差在每一个符号里都一样，这样可以用导频来跟踪实现.具体的方法

主要是两种:A、早迟门跟踪环;B、一般的锁相环。下面来大致讨论一下这两种方法:

(1)早迟门跟踪环

      早迟门算法广泛的应用于通信系统中的定时跟踪环路，其思想是在噪声存在的情况下，

信号峰值的辨别一般比较困难，因此就考虑在峰值时刻T早杏时延和晚咨时延的时刻分别抽样，

通过对两个抽样值的比较处理，找到最佳的抽样时刻， ，般来说是提取定时误差信息，产生鉴

相曲线，通过LPF来控制采样点的位置，显然鉴相增益与咨的大小有关口

    [36)中作者正是借鉴了这种思想，所不同的是，此时的算法是在频域进行的，即考虑到定
时误差的影响在频域表现为相位旋转，通过输入信号中受影响的导频和本地导频作相关，通过

  定的比较处理，提取定时误差信息，同样通过 一个DPLL环路来对输入的信号进行补偿，整

个的结构如图3.19.
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早迟门跟踪环路

接受数据

                          图3.19早迟门跟踪环结构示意图

当存在剩余定时误差of时】此时接受到的导频在频域的表示为:

;.。一。一(2x/ M).,9} H,, r.,+。，、，‘一‘...M
{r,� I m=m�...，二，}为发射端插入的导频，在IEEE 802.11 a中，显然m

        (3.30)

=-21,-7,7,21。

木地产生的用来和输入信号相关的早迟参考导频信号为:

r,(k)=e-I(2})N)m,SrmR，7r( (k) = ej(2nlN)m,sr-,，k=1...M
其中0<s<1/2是提前(或延后)

以得到早延迟的互相关函数为:

    Rr(i,Ofe)=全r, r, (k)

的时延，并已经相对OFDM采样时钟归一化。

(3.31)

因此我们可

R,(i,Ofa)=么、y, '(k) (3.32)

将这两个互相关函数平方相减之后，便可以产生定时误差信号:

a(!, 9f,) = J R, (i, efa )I，一}Re (i, ef')I2=E[a(i,Bf )]+no(i) (3.33)

其中叮a(l,气)」是有用的分量，而na (})是称之为零均值的环路噪声。将此误差信号送入
LPF，产生的控制电压送入NCO,即能跟踪上一定范围内的定时偏差。如下图所示:
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                (“=0.2.‘=0.51者=0.707，凡T = 0.007)

    显然，整个环路的性能和两个关键参数有关，一个是导频的个数M，一个是S，但在基于

IEEE802.I1a的系统中M已规定等于4。而S作为早迟门中的时延量，直接影响鉴相曲线的形

状，即有不同的鉴相增益，从而影响环路的性能，因此对S选择尤为重要，在理想状态下，环

路的鉴相曲线是由S决定，S越大，鉴相曲线越陡，即鉴相增益越大，但是线性范围之外的抖

动越小。

(2)一般的锁相跟踪环

    一般锁相环也是利用导频的信息来进行跟踪，从而来纠正误差。它的鉴相思路如下:设接

    收到的导频的表达式为:

只、一e x2RINlm,e, Ym, +,},,,“一’...M (3.34)

则前后两个导频共扼相乘得到:

multi =Y;,,n艺「，+l=瓶 *7.,., elfzRiNxm}*，一，)'-,i=i ...M一1 (3.35)

由于Y，一般是个实数，则

          angle(multi)
所以

= (2z l N)(m,,，一m,)气 (336)

Bh}=angle(multi)

(27r l N)(m�;一m,)
(3.37)

然后，就可以将这个误差量送入反馈环路，进行位定时误差的跟踪。
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(3)两种方法的比较

          100一
-令一方法A
叫卜 方法日

创
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                                      信嗓比

                          图3.22在高斯信道卜的两种定时跟踪环的比较

    从图3.22可以看出方法A的定时跟踪性能比方法B要好很多，而且随着信噪比的提高方

法A的性能史胜方法Bo

  但是不管是用方法A或用方法B,只要是锁相环跟踪，必须需要 」定的时间才能建立稳定，

这就意味着前面的一段有用数据将受到“污染”。所以在用锁相环的同时必须结合相位直接估计。

在锁相环为稳定之前，现有导频估计出定时误差，直接进行补偿，等到锁相环稳定之后再用锁

相环进行补偿，如下图所示:
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相位直接估计

fi& {'vtF W曰 鉴相闷LPF阔 NCO
、

锁相环

                              图3.23定时误差补偿框图

相位直接估计可以用长训练序列，也可以用导频来估计，这可以和信道估计结合起来。

3.3载波同步

    近几年，相关文献大量的涌现。文献中，很多种算法用来估计和补偿频率偏差，大致都可

以分为三种类型

    I)基于插入在OFDM时域帧结构中特殊同步块分析的算法(data-aided) ..'as':

    2)基于接收端FFT输出数据(频域数据)分析的算法(nondata-aided) R3-ia7;
    3)基于对于接受信号采样后、FFT模块之前的保护间隔 (GIB or CP)的冗余分析;

    第 一种算法需要特定的同步块来进行频偏估计，但能提供较好的结果。然而，同步块的插

入降低了信息传输速率，同时只有当接受到同步块之后才能进行频偏估计，所以一方面同步块

的长度必须很小相对数据块，另一方面捕获的时间也较长。同时，信道的非线性也增加了它实

施的复杂度。

    第二种算法不需要特定的同步块，但它性能一般都比较差，尤其在无线移动信道。

    第三种类型的算法利用的是OFDM信号的内在数据特性，来达到同步的准确性。所以运算

的复杂度相对前两种类型都低，有利于硬件实现。

在我们要实现基干IEEE802.I1a的OFDM传输系统中，同步算法的设计要充分考虑到以下几个

要素:

    I)基于IEEE802.1 I a的OFDM是突发的分组传输方式，必须获得快速而精确同步;

    2)充分利用协议所制定的帧结构，也就意味着可以用来提取载波同步信息主要有:

        . 训练序列 (时域信息)

        . 循环前缀CP(时域信息)

        . 4个导频 (频域信息)

    3)由于频偏的存在对于子载波之间的正交性是严重的破坏，会直接影响系统的性能，所

        以要尽量在FFT之前，也就是时域部分就能消除大部分的频偏P

所以在本文中将载波同步分成两步:捕获阶段和跟踪阶段。

3.3.1频偏捕获

这里的频偏捕获集利用了短训练序列也利用了长训练序列。具体如下
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    假定在信道较为平坦，即在长前导字间隔内信道没有明显的跳变，于是又要频偏引起的相

位累加，就可以通过前后两个背靠背的前导字对应位置相关估计得到，从而用来估计频偏:

    设:P=从T

那么相关的结果为:

r(1)二(，+、)-一艺Ir(1)Iz (3-38)
洲艺

曰
 
 
 
 

~一

频偏估计结果为:

      1

P=丽arg (3-39)
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因为上式得到的P不能大于1，而实际中P可能大于3(当频偏为looppm时，P为1.6),

一般我们用短前导字序列进行粗略的频偏估计。相邻的短前导字之(HI的相关为:
刀/4_1

K=艺r(l)r *(I+ N14)-。一，?VAC瞥’Ir(1)h (3.40)

那么

(3.41)旦
囚

丑_

因为当l00ppm时P小于，那么就消除了P模糊度。另外，仅相关1/4个符号的结果精

确度要小一些，所以拟门将粗频偏估计和细频偏估计结合起来就得到载波频偏的捕获值:

Pall一周敲会ar*2,r erg[J} ] (3.42)

这里L」为向下取整。

  长短前导字用途的不同是因为各自的长度不同。由于相关得到相位必须在卜二，十二l内，否
则会产生2z的模糊度，所以长前导字的估计精确度高，但频偏的估计范围较短前导字小，而

由于短前导字只有16个采样点，是长前导字的四分之一，虽然精确度没有长的高，但捕获范围

理论上，却是长前导的四倍，这就是我们采用粗细频偏估计结合的愿意。用短前导字进行粗的

频偏估计即做16点的累加和平均。这个结果可以将估计范围提高4倍。精确的估计，是通过

64个采样点累加平均得到，而粗的频偏估计是作为一个范围指针。仿真显示，接收机前端在信

噪比为15SNR时可以得到1%的精确度。这个算法用FPGA实现最大难点是需要进行除法运算。

如果直接用除法需要耗很多资源，当然可以式用查表的方式，但是当位数一多，不可能建立一

张很大的表。在我们这个项目中对此进行了改进:使用锁相环。先用短训练序列进行相位的捕

获，当短训练序列结束后再用长训练序列对相位进行捕获，这个方法很适合突法的OFDM信号。

具体的算法可以看我的合作伙伴的论文，这里就不具体展开了。
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3.3.2剩余频偏的跟踪

    由于无线局域网信道并不能保证频率相应的不变性，所以必须有跟踪机制来保证接收机能

正确的处理载波须偏的漂移。频偏跟踪可以在时域上通过循环前缀实现也可以在频域上通过导

频实现，这里主要讲 1下用循环前缀来跟踪，原理如下:

    在进行初初始频偏捕获之后，残留的频偏我们认为足够小，为了跟踪上变化，同样可以利

用OFDM数据符号中的循环前缀CP来检测频偏信息，作为反馈环路中鉴相的输出，其结构图
见图3.24.

                                  鉴相器

y (n)

图324 循环前缀跟踪环结构示意图

此时的残留频偏的提取公式为:

e, W )二1LI r(i, k)r* (i, k + N)2Z k-, (3.43)

环路的的鉴相曲线如下图:

            2'. lop一
SN} e0d日(red}
SNR-10d日(btu

念

。

之

确

匆
妞
浅
落
玉

                  Im.伟嫩触翻翔

图325 循环前缀跟踪环鉴相曲线 (SNR=100, MR)

    而鉴相曲线零点附近的线性逼近的斜率既是环路的鉴相增益，这里K=0.15915。此时的闭

环暂态响应如图126.
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    一般对于突发OFDM信号，频偏经过在时域上的捕获和跟踪之后，基本上可以补偿回去了，

剩下的频偏移不会造成对整个系统造成影响了。但是如果帧很长的话，由于频偏积累的相位会

越来越大，可能会对后面的数据造成比较大的误差，所以最好在频域上再用导频进行跟踪。

3.4小结

    本章主要讨论了适合基于IEEE802.1Ia协议的OFDM信号的定时同步各种算法。首先分析

了各种同步误差对性能所造成的影响。然后总结了多种定时算法，对其进行了分析，比较，为

后面接收机中定时模块的设计提供了理论基础。最后简单讨论了一下载波同步算法。
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第四章 基于IEEE802. 11 a协议OFDM内接收机的FPGA实现

    前面介绍了OFDM的基本原理，并在第二章和第三章分别对信道估计和同步的关键算法做

了仿真和比较，本章在此基础上提出了适合硬件实现的OFDM数字接收机的系统方案，将各种

同步和信道估计算法有机的结合在一起。在选择算法的时候必须考虑到一下两个问题:一是算

法性能的选择，二是算法复杂度的考虑。本文后面选择的算法是考虑其在信噪比为 15dB以上

的性能且易于用FPGA实现。

4.1 系统平台的硬件结构

    在具体描述接收机算法之前，我们先来基本了解一下整个接收机算法运行的硬件平台。所

以这一节将简要的介绍我们已经实现的OFDM基带传输平台的硬件结构，简单分析各个模块的

功能、，毖片选用以及内部接口和外围接口的实现方式。

4.1.1 系统结构

    根据我们整个项目的研究目的，即要在实现基于IEEE 802.11a的OFDM物理层基带传输的

基础上，实现部分的IEEE 802.11的MAC协议，对无线局域网的QOS进行分析研究。我们设

计并实现了如图4.1的一个传输系统。数字部分主要由FPGA, DSP, MPC860及其外围电路和

接口组成;模拟部分并没有设计射频系统，只是由双路的ADC和DAC实现基带的数字和模拟

信号的转变，预留了灵活的接口以备多天线的扩展。

4.1  OFDM基带传输平台结构示意图
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4.1.2 数字部分

1) FPGA

    FPGA是整个硬件平台的核心，其他的模块都是以它为中心而展开。OFDM数字发射机和

接收机的大部分任务都是在FPGA中实现的，包括发射端的整个帧的组成，以及接收端的帧检

测、载波定时同步、IFFT/FFT和基于前导字简单的信道估计。由于需要大量的硬件资源和较多

的I/O，我们选用的是Altera公司的60万门EPF20K6000B-652.

2) DSP

    DSP在系统中主要负责将来一些结合MIMO的信道估计中的复杂算法，可以预见的是对其

运算速度有很高的要求，所以我们选用的TI公司的TMS320C6416，可以工作在600M频率的

定点信号处理器。

3) 111PC860

    MPC860主要负责MAC层协议的实现，以及与主机和网络的接口。通过外部的SDRAM扩

展其存储空间。

4)内部接口

    内部接日主要是指系统中主要芯片之间、以及与外围电路的通信方式。在设计上。主要的

有两个:

    . DSP与MPC860之间通过DSP的主机接C7 HPI实现通信。

    . DSP与FPGA之间主要通过DSP的扩展存储接口EMIFA和EMIFB实现数据的交换，

        由于是异步操作，在FPGA内势必要设计一个循环队列来缓存数据。

5)外围接口

    外围接口主要有三:

. 串行通信口:MPC控制，用来和计算机取得通信，传递数据和控制之用。

        . 网络接口:MPC控制，用以网络数据的转发。

        . 测试端口:FPGA控制，用以测试信号的导出，以及扩展用。

4.]3 模拟部分

    模拟部分较为简单，因为我们只实现基带信号的传输，选用了两块高精度的双 ADC和双

DAC作为数字模拟信号的转换，并预留了灵活的接G

4.2 基于1EEE802. 11a协议的。FDM系统内接收机的实现结构

4.2.1总体设计

    本内接收机设计是针对调制在IOMHZ中频上基于IEEE 802. Ila协议的OFDM信号，其频谱

分别如下所示:
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4．1．2 数字部分

1)FPGA

FPGA是整个硬件平台的核心，其他的模块都是以它为中心而展开。OFDM数字发射机和

接收机的人部分任务都是在FPGA巾实现的．包括发射端的整个帧的组成，以及接收端的帧检

测、载波定时同步、IFF研FT和基于前导字简单的信道估计。由于需要大量的硬件资源和较多
的I／O，我们选用的足Altera公司的60万门EPF20K600CB-652。

2)DSP

DSP在系统中主要负责将来一些结合MIMO的信道估计中的复杂算法，可以预见的星对其

运算速度有很高的要求，所以我们选用的TI公司的TMS320C6416，可以T作在600M频率的

定点信号处理器。

3)MPCSa0

MPC860主要负责MAC层协议的实现，以及与主机和网络的接口。通过外部的SDRAM扩
展其存储空间。

4)内部接口

内部接Ll主要是指系统中主要芯片之间、以及与外围电路的通信方式。在设计上。主要的
有两个：

·DSP与MPC860之间通过DSP的主机接【=：_J HPI实现通信。

·DSP与FPGA之间主要通过DSP的扩展存储接口EMIFA和EMlFB实现数据的交换，

由于是异步操作，在FPGA内势必要设计一·个循环队列来缓存数据。

5)外围接口

外围接口主要有三：

·
串行通信口：MPC控制，用来和计算机取得通信，传递数据和控制之用。
● 网络接口：MPC控制，用以网络数据的转发。

· 测试端El：FPGA控制，用以测试信号的导出，以及扩展用。

4．1．3 模拟部分

模拟部分较为简单，因为我们只实现基带信号的传输，选用了两块高精度的双ADC和双

DAC作为数字模拟信号的转换，并预留了灵活的接口。

4．2 基于IEEE802．1la协议的OFD目I系统内接收机的实现结构

4．2．1总体设计

本内接收机设计是针对调制在10／蛀／z中频上基于IEEE 802 11a协议的OFDM信号，其频谱
分别如下所示；
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图4．2 10Mtz调试信号的频谱

如图4．2所示(其中细线表示实信号，粗线表示复信号，虚线框内表示频域跟踪模块，)，

整个接收机的系统模块大致分为：数字前端(A／D采样，数字下变频，抽样率转换)，帧检测和

符号定时，粗频偏捕获和补偿，FFr，信道估计和补偿，最后是定时跟踪和载波跟踪。

首先是对这lO慨z的中频信号进行A／D采样，由于信号带宽为20iFiz，所以采用40／皿tz的采

样频率。然后对采样进来的数据进行下变频，然后滤波，得到40MHz的样本数据，然后选取一

路20Ⅷz的样本数据。

然后数据进入帧检测模块，这个模块利用短前导序列来检测突发0FD}d信号帧是否到达和结

束。在检测到有帧到达后，同时启动符号粗定时模块和频偏捕获和补偿模块。符号粗定时模块

也是利用短前导序列。粗频偏捕获模块采用本文提出的捕获环路算法进行．需要利用短前导序

列和长前导序列，其中通过控制模块进行短前导序列和长前导序列的切换。频偏补偿只需对两

个长前导序列及后面的数据进行，因为短前导序列在频域没有用到。然后将补偿过的数据进行

Fv3"，再利用F盯出来的两个长前导序列进行信道估计，然后只需对SIGNAL域和Data域的数据

进行补偿，同时剩余的定时误差可以在此模块中。起得到补偿。最后还需要对剩余载波偏差和

采样时钟偏差进行跟踪，由于跟踪环路需要几个符号的时间才能稳定，所以需要对最后输出的

数据进行选择，即在环路稳定前送至外接收机的数据是从信道估计和补偿模块直接出来的数据，

当环路稳定后，开关进行切换，将经过跟踪的数据送至外接收机。

下面分别介绍各个模块所采用的算法和结构。
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cosⅥt(1 0—1 01

4．2．2数字前端

图4．2内接收机的系统模块

数字前端主要功能是：对接收到的q，频信号进行A／D采样，此时的采样速率为40M，再进行

数字下变频，解调出基带信号，然后进行讲采样速率，把信号速率还原成20M。

(1)A／D模块

A／D变换足由硬件实现的，采用的是AD9238芯片，以40M的采样速率对输入的10M中

频信号进行采样，得到40M速率的中频信号样本。

(2)数字下变频

此时接收到的中频信号包括了1,Q两路的信息，所以必须把I,Q两路的信息分别解调出_爿芒。

原理【39】：设此时抽样以后的信号为

s(聆‘)=cos(27rfonT．+鼋)，，∞I)+sin(2丌工阼Z+瞑)·Q(玎I) (4．】)

其中五是指中频，t是指抽样间隔，鼠为本地中频信号和接收到的中频信号的相位著。

(a)解调I路信号：

s(nr)+cos(2n'fonT)={cos(2zcfonT，+岛)·，(nI)+sin(2玎兀n7二+只)·Q(”正))．cos(2n'fonT)

。古fcos(4xfonT+谚)+COSq】’，印t)+寺【sin(47rfoHT+00--Sinq】·Q(月t)

(4-2)

1 1

经过个低通滤波后上式变为{COS鼠·I(nI)一寺sinq-Qo‘)
‘ ‘

(b)解调O路信号
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- wt (I 4 -1 d)

图4.2内接收机的系统模块

4.2.2数字前端

  数字前端主要功能是:对接收到的中频信号进行A/D采样，此时的采样速率为40M，再进行

数字下变频，解调出基带信号，然后进行讲采样速率，把信号速率还原成20M.

  (1)A/D模块

    A/D变换是由硬件实现的，采用的是AD9238芯片，以40M的采样速率对输入的l OM中

频信号进行采样，得到40M速率的中频信号样本。

(2)数字下变频

    此时接收到的‘}“频信号包括了I,Q两路的信息，所以必须把I,Q两路的信息分别解调出来。

    原理[391:设此时抽样以后的信号为

    s(nT )=cos(2nfonT+B,)· I(nT) +sin(2yrfonT,+B,)-Q(nT)        (4-1)

其中fa是指中频，界是指抽样间隔·风为本地中频信号和接收到的中频信号的相位差。

(a)解调I路信号:

  s(nT,). cos(2)r f nT) = {cos(2z fonT, + B,) - I (nT) + sin(2)r fonT, + B,) -Q(nT )] . cos(2)r f nT )

一合;一(41rfonT+8,)+一。].I(nT,)+ I [sin(4>rfonT+B,)-sin B,]-Q(nT})
(4-2)

个低通滤波后上式变为IcosB, -I(nT )
                            2

一 一 sin

  2
B, -Q(nT )

解调Q路信号
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s(nT,)-sin(27rfonT) _ (cos(2srfonT, +0,,)一](nT )+ sin(2)TfonT, + B,)-Q(nT )) -sin(2)rfonT)

一合[sin(4)rfonT +B,)一‘·。:·‘(·:)一合fcos(41rfanT +0,,)一B, l。(·:)
(4-3)

经过-个低通滤波后上式变为生sin况
                            2 ·‘(·:)+合一。，。(·:)

  当。二。时上面两路解调信号变成喜I (nT) ,  1 Q(nT )，这时的解调信号中，路和Q路之
                                  2 ’ “‘ 2 “ - 、--一

间没有任何干扰，不过一般情况下B, * 0，这就会对解调产生上面的影响，这个影响在复数域

上可表示为。'1'(I+j.Q),所以去掉只的影响有很多种方法 一种是自同步:发送端不发送专

门的同步信息，接收端设法从收端的信号中提取同步信息。如图4.3所示。另一种是外同步法:

有发送端发送专门的同步信息(称为导频)，接收端把这个导频提取出来做为同步信号。我们这

里采取的是外同步法，不过是直接进行补偿:在频域上，令接收到的长训练序列除上己知的长

训练序列，这样就得出eJ4的值，然后把这个值补偿掉。这样做一个粗的补偿，还剩下的误差
可以看作是定时误差，在后面的定时跟踪上的到补偿.

低通

输入信号

900相移

黯 撬

低通

图4.3自同步法消除01

在我们这个系统由干抽样频率是中频的 4倍 即:T‘

0,1,2,....

牛。所以本地的同步信号
4jn

n=4k, k=

鄂cos(27r fonT.) =
”二4k+1,k=0,1,2,，，.，

n=4k十2,k=0,1,2,，二

n=4k十3,k二0,1,2,，，，.

可以取(1, 0、-1, 0)，代入

(4-2)式得，

{cos B, -I(4kT,)+sin B,Q(4kT ), 0, cos B, - I((4k +2)T)+sin B,Q((4k +2)T ), 0)
其中k二0,1, 2,，二。同理本地信号
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4k,

4k+I,k

k二0, l, 2,..

sin(27I无n双)
= 0,1, 2,，一

n=4k+2,k=0,1,2,..
可以取{0, 1, 0，-1)

n=4k+3,k=0,1,2.....

0

1

0

--l

 
 
争 

 
 
 
 
 
 
 

--

代入 (4-3)式得

{0, sin B, - I(4kT)一cos 0, -Q(4kT ), 0, sin 01-I((4k + 2)T)一cos B,Q((4k +2)T ), 0}

    从上面得到的解调数据来看，并没有包含高频项，所以不需要在经过一个低通滤波器了，

这是采样频率是中频四倍的所带来的好处。这样的话整个下变频是很容易用FPGA来实现了。

(3)抽样速率转换

    由于后面模块处理的数据速率为20M，而采样进来的速率为40M,所以必须进行2倍的抽

样。如果直接对下变频的数据进行抽样，会有一个问题:当I路上有值时Q路上为0，当Q路

上有值时I路为。，即在同一时刻不能同时都到I路和Q路上的值。所以必须进过一个内插滤波

器，使I路和Q路在每一个时刻上都同时有值。仔细观察上面所得的I路，Q路的下变频数据，

I路;s(1),0,s(3),0,s(5),0.⋯:Q路:0,s(2),0,s(4),0,s(6) .。就会发觉I路，Q路数据可

以看作是被2倍零值内插了，其实对I路和Q路来说，A。采样结合数字下变频可以看作是零

值内插的过程。对整数倍零值内插这里简单介绍一下:所谓整数倍零值内插是指把原始抽样点

之间插入(1-1)个零值〔401。则内插后的序列Xi(})}:

x, (m) x(j),(m=0,1I,121 ，二〕 (4-4)

0,其他

‘
1
.
1
.
了
、
es
ee

 
 
 
 
 
 

一一

内插过程如图4-4所示。

x(n)

0        1        2        3 一 - 喻

x.(田)

0  1  2  3  4 5 6 7 一一t

                                图4-4 整数倍零值内插

内插器用符号表示则如图4-5所示。

一一枢至扮 x0 (m)
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图4-5 内插器的符号表示

下面讨论内插的信号频谱X, W")与原始谱X (e")之间的关系。

由于X, (m)除了m为I的整数倍处为 其余都为零。所以有:

X, (Z)=艺x,(#I)z

=艺X(M)Z-, (4-5)

              =X(Z')

把z =ell’代入式(4-5)可得内插后的信号频谱为:

                    X, (e")=X(e'"r ) (4-6)

原始谱 Me" )

(b)滤

(c)滤波后

一2下 一皿

      图4-6 内插 (I二2)前后的频谱结构图

从原理可以得出必须经过一个滤波器滤掉冗余的信息。因此，本文针对此模块的要求设计了一

个FIR滤波器[4,]。此滤波器是用升余弦函数来实现的。升余弦函数的频域函数为:
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}fl
< (1-a)r

H(.f) =上cos二二(ltl-
La7一 ’

(I一a)r
    2

I  (1一a) r,

」一，2一  <IJIc-
(I +a)r

    2
(4-7)

r
对
L

}fl)
(1 +a)r
    2

冲激响应为:

h(t) =
sin art l双
;rt /T

cos a rtl兀

1一4a't' l对
(4-8)

              6J. 、_‘___ _ __ _

其中a二三 为滚降系数，码为无滚降时的截止频率，CO,为滚降部分的截止频率，T为抽样频
          码

率。此滤波器最主要的参数为a，下面我们来描述一下是如何设计此参数的:由于基于

IEEE802.lla协议的OFDM信号的基带带宽为l OMHZ，子载波数为64个，其中真正有用的子

载波数范围为(-26，-1), (1, 26)，别的都是零，所以对OFDM基带信号来说真正有用的信号

在。-8.1250MHz.因此设计的滤波器必须是能准确无误的滤过此范围的信号，即升余弦函数

以:吕卫丝.2.二一0.40632，且码十以:卫里750.2.二=0.5938二在实际设计中为了
        40 ’ ‘ 40 一 ”-一 ” -

确保此范围的信号能准确通过，我选择了ro, = 0.5)r r02=0.09387r，a=竺二0.1876

另外滤波器的阶数为32阶。

  频谱图如下:

\
1\
.

一

叭呱
徽
川
1

-20

-40

-60

-80

100

120

 
 
 
 

一(之
)H
一

2

一?
一1一

叫
      w/ 2;r

图4.7   FIR频率响应

常规FPGA实现框图:
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                                        图4-s滤波器结构

  这样的话整个接收机需要两个滤波器:I路一个，Q路 个。但是这里输进来的数据比较特别:

1路:s(1),0,s(3),0,s(5),0二;Q路:O,s(2),O,s(4),O,s(6)二 :所以可以根据此数据特点

专门设计一个滤波器，使I路和Q路能共同使用，设计的结构如下图所示:

                                    图4-9改进后滤波器结构

    使用这个结构，资源大约可以节省一半。当数据经过滤波器后对数据进行2倍的抽取，使

抽样速率降为20M.

4.2.2帧检测和粗定时同步

    (I)帧检测

  帧检测的功能是检测OFDM帧有没有到达和帧有没有结束。当检测到有信号过来的时候开始

执行符号定时模块以及后面的模块工作，当检测到帧结束以后，别的所有模块都停止工作。帧

检测利用OFDM信号相隔 16个节拍做自相关，当相关值连续30次大于设值的帧到达「〕限

start_ th,就表示帧已到达，期间如果能量值小于start_ th,计数器清零重新开始计数。当判

定有帧到达时，开始启动帧结束检测计数器，当能量值连续30次小于en走th时，判定帧结束，

然后开始下 一个帧的检测，期间如果能量值大于end th，计数器清零重新开始计数
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图4-8滤波器结构

这样的话整个接收机需要两个滤波器：I路一个，Q路个。但是这里输进来的数据比较特别：

l路：s(0，o，j(3)，o，J(5)，o⋯“Q路：0，s(2)，0，J(4)，0，s(6)⋯．．t所以可以根据此数据特点

专门设计一个滤波器，使I路和Q路能共同使用，设计的结构如下图所示：

圈4-9改进后滤披器结构

使用这个结构，资源大约可以节省一半。当数据经过滤波器后对数据进行2倍的抽耿，使

抽样速率降为20M。

4．2．2帧检测和粗定时同步

(1)帧检测

帧检测的功能是检测OFDM帧有没有到达和帧有没有结束。当检测到有信号过来的时候开始

执行符号定时模块以及后面的模块工作，当检测到帧结束以后，别的所有模块都停止工作。帧

检测利用OFDM信号相隔16个节拍做自相关，当相关值连续30次大干设值的帧到达门限

start th。就表示帧已到达。期闻如果能鼍值小于start—th，计数器清零重新开始计数。当判

定有帧到达时，开始启动帧结束检测计数器，当能量值连续30次小于elld th时，判定帧结束，

然后开始下。个帧的检测，期间如果能量值大于end-th，计数器清零重新开始计数。

60
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结构如下图所示。。因为乘法器很占资源，所以可以通过上述迭代算法，将并行的乘加改成串

行的乘法累加，这样可以少用15个复数乘法器，人大节省了逻辑单元。同时，充分利用FPGA

的片内RAM，将其中的4个16级的移位寄存器用fifo代替，通过控制模块控制fifo的时序，

这样又可以节省很多逻辑单元

图4 6 帧检测结构图

(2)粗定时同步

当前面的帧检测模块发出帧已到达的信号，系统开始运行符号定时模块。在第三章中我们以

对粗定时同步的几种方法简单地做了一个比较，得出了在突发OFDM系统中利用训练序列柬定

时比循环前缀性能更好，因此粗定时同步在本项目中也是利用OFDM信好的短训练序列来完成

的。这里我们采用的方法是第三章中利用短训练序列的方法B，即改进后的互相关法，虽然这个

方法在低信噪比情况下不如方法C最大值i去性能好，但是我们这个系统中信噪比是考虑在15dB

以上，这时两个算法的性能相差无几，而且前者比后者更易在FPGA上实现，所以从总的方面

来考虑前者好于后者。

粗定时同步的FPGA的实现模块具体如图所示

址‘
复数

共轭

相乘

Q。口 ．

图4-9粗定时同步的实现模块

由上图可知，这里粗定时同步的主要包括三部分：A、前后数据共轭相乘；B、本地相关：

C、极大值的检测以及符号位置的确定。

A．数据共轭相乘

这个模块的主要功能是消除频偏对定时的影响，这在第二章已经详细讲过了。这里主要是

介绍一下实现的FPGA的结构。

殴前一个复数为：q+6I-，，后一个复数为：d，+b2j，前后共轭相乘为：
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(n1+岛『)‘(吒一62，)=(ala2+blb2)+j·(a2bl—q如)

从上面式子看出做复乘如果结构不做任何复用，要使用四个乘法器，而乘法器在FPGA里

占的资源比较大，为了节省资源的话必须对乘法器进行复用。在我们这个项目里FPGA里有

40MHz,20MHz两个时钟，其中20／vlHz的时钟足由40MHz时钟分频得到的，其逻辑时序图为：

结构如下图所示：。

图4．10时钟的逻辑时序图

图411_共轭复乘的实现框图

其‘11 clkl是40MHz的时钟，rev—clk是clkl相反的时钟，div20ut是20MHz时钟，r“div20ut

是div20ut相反的时钟。这样做大约可以省一半的资源。

B本地相关

本地相关是指I，Q两路共轭复乘的数据分别与已知的15个短训练序列值(有原先的16

个短训练序列前后共轭乘得到的)相乘，再把这15个乘积累加，送入平方器。这里我们也碰到

一个复乘的问题，而且这里I,Q两路需要30个复乘，且乘法器的输入数据宽度为12bit，这样的

话单单做这个本地相关模块就规模惊人了。我们必须寻找一种比较简单的方法来实现这个模块。

我们可以看到这里输入到乘法器里的其中一个值是已知的定值，于是我们可以选择2的倍数值

去近似这个值，比如说这个值是803，那么803*2“9+2“8+2n5，于是乘法可以变成移位

柏加了r人大节省了资源，简化了程序。这样做并没有带来多少性能损失，下表是分别用这两

种方法定时的性能比较：
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SNR(aB) E11"oi'l EITOr2

5 0．6995 0．7035

6 O．583 0．5855

7 0．4265 0．433

8 0．2855 0．2862

9 O．1955 O．1955

lO 0．104 O．105

ll 0．038 0．0395

12 0．0195 O．0195

13 0．007 0．007

14 O．0015 0．002

15 0 0

16 O O

其中Errorl表示原来的值，而Error2表示近似的值。

下面是列出其实现框图、黼 ·C12 J l C1{f14』J C15I』

Q路科f f c5{1 c6l 1 ⋯⋯∞f fclj f c·j 1clj f
—岖到岖到岖犁一—夏H歪H习■司L一

图4．12本地相关模块结构图

在上面的帧检测中也用到了平方器，它的作用都是为了消除频偏的影响。下面讨论平方器的设

计。平方器是特殊的乘法器，可以用乘法器实现，但是这样做比较耗资源，可以采用下面的简

化结构来实现(假设要对一个5比特的二进制数进行平方)：
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A4 A3 A2 ^l A0

X) A4 A3 A2 A1 A0

= P04 F03 P02 FOI P00

P14 P13 P12 P11 P10

P24 P23 P22 砚1 P20

P34 P33 P32 P31 P30

+)P44 P∞P,42 P4l p,40

=P44 P34 P24 P14 P04 P03 P02 冈l P00

P43 P33 助P13 P12 P11 PIO
P42 P32 P22 张l P20

P41 P31 P30

+) P加

；P4,4 P24 P14 f04 F03 P02 P叭0 F00

P43 0 砚3 P13 P12 0 PII

书 F33 0 F22

=P,9 Rg R7 P,6 R5 R4 R3 R2 R1 R0

其中Pij=Ai＆Aj=Pji(i≠J)，Pii=Pi，在上面的结构中需要10个Pij(i≠j)和2个

加法器。

c板人值的检测和符号位置的确定

这个模块的主要功能是检测出前面平方器出来的数据的极大值，然后根据这些极大值的位

置来符号定时。在前面章节巾提过基于IEEE802．1la协议的OFDM信号有十个相同的短训练序

列，且这些短训练序列子相关往非常强，因此在做本地相关时．如果数据位置的匹配时，这时

会出现一个极大值，可以参考第三章的图3．3，而且每个极大值之间的位置间隔为十六，当出现

第十个极大值说明短训练序列已结束，长训练序列开始。冈此可以根据这些特性来确定符号的

位置：程序先在前32个值中找出两个极大值，记下位置，如果两者位置差为16，那么出现极

大值的位置已经锁定，如果不是相差16，那么继续找第三个极大值，然后记下其位置，再与前

面的两个位置做比较，只要其中有其中两个位置足相差16的整数倍，这就是极大值出现的位置。

后面的工作是判断与这两个位置隔16个整数倍的数据是不是超过门限的极大值，如果是继续判

断下‘个，如果不是则说明上。个极大值的位置是短训练序列最后一个位置。

这里最大的一个问题是门陧的问题，不过这里由于预先知道这是在帧的短训练序列之闻，

因此可以用简单的方法来解决这个问题：在32个值中检测到两个极大值时，在记下它们的位置

的同时记下它们的值大小，取它们值的平均的二分之一作为找下一+个极大值的门限，当找到下

个极人值后，再与其做平均，这样不停地做下去，直到短训练序列结束。

4．23频偏捕获和补偿模块

频偏捕获环路基本结构如图所示，先用短训练序列进行捕获．接着用长训练序列捕获。
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    其中Pij=Ai&Aj=Pji (i#j), Pii=Pi，在上面的结构中需要10个Pij (i#j)和2个

加法器。

C极大值的检测和符号位置的确定

    这个模块的主要功能是检测出前面平方器出来的数据的极大值，然后根据这些极大值的位

置来符号定时。在前面章节中提过基于IEEE802.lla协议的OFDM信号有十个相同的短训练序

列，且这些短训练序列子相关性非常强，因此在做本地相关时，如果数据位置的匹配时，这时

会出现一个极大值，可以参考第三章的图3.3,而且每个极大值之间的位置间隔为十六，当出现

第十个极大值说明短训练序列己结束，长训练序列开始。因此可以根据这些特性来确定符号的

位置:程序先在前32个值中找出两个极大值，记下位置，如果两者位置差为16,那么出现极

大值的位置已经锁定，如果不是相差16,那么继续找第三个极大值。然后记下其位置，再与前

面的两个位置做比较，只要其中有其中两个位置是相差16的整数倍 这就是极大值出现的位置。

后面的工作是判断与这两个位置隔16个整数倍的数据是不是超过门限的极大值，如果是继续判

断下 1个，如果不是则说明上 一个极大值的位置是短训练序列最后一个位置。

    这里最大的一个问题是门限的问题，不过这里由于顶先知道这是在帧的短训练序列之间，

因此可以用简单的方法来解决这个问题:在32个值中检测到两个极大值时，在记下它们的位置

的同时记下它们的值大小，取它们值的平均的二分之一作为找下一个极大值的门限，当找到下

  个极大值后，再与其做平均，这样不停地做下去，直到短训练序列结束。

4.2.3频偏捕获和补偿模块

频偏捕获环路基木结构如图所示，先用短训练序列进行捕获，接着用长训练序列捕获。



浙江大学硕士论文

  洲尸

2 l

im441.1}阅卜-----一1 f I'

目加 平均

图4.13

- t 1-9101}门卜--

频偏捕获和补偿框图

  在实际实现时，两个环路中的〔]*模块、imag[(&]模块、解旋器和NCO都是可以复用的，
根据开关的位置选择数据。其中解旋器是用复数乘法器实现;环路中的延时单元同样象上述一

样用片内RAM代替寄存器，以节省逻辑单元:imag [.]模块只是取了虚部，所以只用两个乘法

器就可以了。

4.2.4信道估计和补偿

  这里所选的信道估计方法是第二章里详细分析过的利用长训练序列的LS-average估计法。这
是因为对基于IEEE802.1 I a协议的突发OFDM信号的传输信道可以认为在一帧内是恒定的。这

里这个模块的功能除了信道估计外还有相位补偿的功能，原理如下:为了能看得清楚，在这里

重新把式3-26写一遍

Y,=Qi2nhix)rdX..n· H�, +n,,�，(一△+T .)IT<e,<0    (3-26)

而用LS估计法估计出来的是H-
  K-

=一 =e,=、’.”’产    =d-H _
  X-

这相当于是信道和相位偏差看成

是 个新的信道。所以长训来序列在估计信道的同时，也粗步估计了相位。

但是由于LS-average估计法做除法，在FPGA中实现比较困难，所以对此做了一些简化，数

V
毛
-

X
-儿

了
‘一 

 
 
 

-一::’]’\
 
 
 
 

--据X‘一Yd
          H}

在SNR >_ 15dB可以认为}万12是恒值，所以

k-Xd =Yd -XL· Yi
构图如下:

只是在总体上把接收到的信息扩大了k=1 Y,.广，这就避免了除法。具体结

                                    图4.14信道估计框图

    上图的RAM中存的是接收到的两个长训练序列的平均值，ROM中存的理想的长训练序列，

因为理想长训练序列是1，-1, 0，所以数据与它相乘的结果分别为原数据，相反数，0。所以可

以用选择器代替乘法器。
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4.25频域跟踪模块

    这个模块主要是数字锁相环的实现，环路各个模块的结构除了鉴相器以外和上述的频偏捕

获环路基本一样，下面分别介绍频域跟踪模块中两个不同鉴相器的实现。

    从Costas环的鉴相方程sign(I )Q可以看到，鉴相器并不需要进行乘法运算，只需将工、Q

两路的符号位进行异或逻辑运算，得到的值为误差相位的符号位:

                        sign(rpe) = sign(I) xor sign(Q)

在我们实现的内接收机中。在频域用12bit表示每个子载波上调制的数据，因此得到误差相位

其余llbit为Q路信号的除符号为以外的剩余11bit.

    在采样时钟跟踪环中，由鉴相方程可以看到鉴相器需要进行两次相关运算，因为最后只用

到相关完了以后的虚部部分，所以只用进行两次乘法运算，而且由于导频位置的关系，前后两

次相关运算之间有相当的间隔，所以可以进行乘法器的复用，即可以用一个乘法器完成所需的

4次乘法运算，然后再进行累加得到相位误差。

4.3系统调试

    上述整个系统包括FFT模块在内总共用了50万门左右，其中同步模块用了20多万门左右，

FFT模块用了20多万门左右。在给出各种实际测试结果之前，先简单介绍 一下整个平台的调试

流程。

43.1调试流程

    先简单介绍接收机的调试信号产生。我们是用ROHDE&SCHWARZ的SMIQ信号发生器配合其

配套的软件WinIQOFDM和WinIQSIM产生不同的基于工EEE802.11a协议的OFDM测试信号。先在

WinlQOFDM中按照工EEE802.11a物理层标准产生基带数据，用户可以在WinlQOFDM中设置各种

长度的突发帧，可以任意设置调制数据。我们在调试中就是在WinlQOFDM先设置好己知的调制

数据，然后和经过内接收机以后得到的解调数据进行比较，判断结果是否正确。
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4．2，5频域跟踪模块

这个模块主要是数字锁相环的实现，环路各个模块的结构除了鉴相器以外和上述的频偏捕

获环路基本样，下面分别介绍频域跟踪模块中两个不同鉴相器的实现。

从Costas环的鉴相方程sCgnU)Q可以看到，鉴相器并不需要进行乘法运算，只需将I、0

嚼路的符号位进行异或逻辑运算，得到的值为误差相位的符号伉：

sign(Co)=sign(O xor sign(9

在我们实现的内接收机。h在频域用12bit表示每个子载波上调制的数据，因此得到误差相位

其余1lbit为Q路信号的除符号为以外的剩余llbit。

在采样时钟跟踪环中，由鉴相方程可以看到鉴相器需要进行两次相关运算，因为最后只用

到相关完了以后的虚部部分，所以只用进行两次乘法运算，而且由于导频位置的关系，前后两

次相关运算之间有相当的间隔，所以可以进行乘法器的复用，即可以用一个乘法器完成所需的

4次乘法运算，然后再进行累加得到相位误差。

4．3系统调试

上述箍个系统包括FFT模块在内总共用了50万门左右，其中同步模块用了20多万门左右．

FFT模块用了20多万门左右。在给出各种实际测试结果之前，先简单介绍‘下整个平台的调试

流程。

4．3．1调试流程

先简单介绍接收机的调试信号产生。我们是用ROHDE＆SCHWARZ的SMIQ信号发生器配台其

配套的软件WinlQOFDM和WinlOSIM产生不同的基于IEEE802．1la协议的OFDM测试信号。先在

WinIQOFI)M中按照IEEE802．11a物理层标准产生基带数据，用户可以在WinlQOFDM一{‘设置各种

长度的突发帧，可以任意设置调制数据。我们在调试中就是在WinlQOFDM先设置好已知的调制

数据，然后和经过内接收机以后得到的解调数据进行比较，判断结果是否正确。
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图415 WinlQOFDM界面

产生的基带数据是用WinlQSlM通过GPIB传至SMlQ信号发生器。在WinlQSIM先进行

两倍的过采样处理，然后在SMlQ调制到10MHz的中频信号。这样就得到了如图4．2所示的频

谱。

图4．16 WinlQSIM界面

接收机的任务就是接收上述产生的信号，然后解调出调制数据，为了配合本项目的后续工

作，将MPC860和FPGA之间的IDMA通信及MPC860和Pc之间的以太网通信和我们所实现

67
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的内接收机进行了连调。由于重点在内接收机的设计，所以维特比译码这个模块还没有实现，

其实在6416中就有专门的维特比译码模块，可以考虑在DSP中实现译码。所以在不考虑编译

码的情况下，先在上述软件中产生未经卷积编码的已知调制数据，调制力式为QPSK或BPSK。

然后通过SMIQ产生中频信号，为了验证同步模块，特地在中频凋制时加了400KHz的频偏，

即接收机实际处理的是调制在10．4／vlhz的信号，此信号经过整个内接收机进行同步和信道估计

及补偿以后，进行解映射得到解调完的数据，由于IDMA总线是32bit，所以需要对得到的串行

数据进行串并变换，然后经过IDMA送至MPC860，MPC860通过简单的组帧处理，通过socket

方式和Pc通信，在Pc上显示得到的解调完的数据。下图为Pc上的程序界面。现在整个链路

已初步调通，能对定长的突发数据包进行正确解调，然后在PC上显示。

4．3．2调试结果

(1)变频前后的信号频谱图

图417 PC调试程序界面

圉4．18变频前后的信号频谱臣

上图中的左图是调制在10MHz上的中频信号，右图示解调下来的基带信号。
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(2)帧检测模块和帧定时的模块

图4 19表示帧检测效果图，上面表示帧有效指示信号，下面表示时域信号，由于信号发生

器产生的是连续的突发信号，当然在每两个突发信号之问有一段空隙，所以得到周期性的帧有

效指示信号，在帧有效指示信号为高电平时，其余同步模块才会工作。可以看到帧有效指示信

号比时域信号有一定延时，这时因为帧有效信号是经过前面几个短前导自相关以后得到的。

图4．19帧检测效果图

图表示粗符号定时效果，下面表示帧有效指示信号，上面表示符号定时指示信号，检测到

最后一个跳变以后表示粗符号定时完成。

图4 20符号定时效果图

(3)分析频域跟踪环路的效果

图4．21表示经过信道估计和补偿但没进行频域P&踪得到的未解映射的频域数据，此时调制方

式为BPSK，每帧有一百个OFDM符号，可以看到有明显的调制现象，这和上文的仿真结果是

一致的，图表示加了频域跟踪模块以后同样条件下得到的数据，可以看到此时调制现象消失，

数据得到比较理想的恢复。
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图4 21频域跟踪效果图

(4)信道估计模块前后数据比较

图4．22左边时在信道估计前的数据，右边是信道估计后的数据。可以从图上很明显的看出信道

估计的作用是比较明显的。

图4．22信道估计前后数据比较(bpsk调制)

(5)经过所有内接收机模块后解调出来的频域数据的电平情况(未解映射前的数据)

图4 23a和图4．23b分别表示QPSK和16QAM调制，图中零电平表示零频上没有调制数据，

在图同样可以看到中间的零频，而且可以看到4个BPSK调制的导频，图中可以清楚的看到

16QAM的四个小同的电平，图中很长一段零电平表示虚载波和由于FFT模块引入的16个时钟

的空闲。
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囤4．23a解峡射前QpSK实际电平 图4 23b解跌射前16QAM实际电平

(6)在不同调制方式下经过所有模块后解调数据得到的眼图

分表表示BPSK、QPSK、和16QAM，·}悯那个黄线表示虚载波和和由于FFT模块引入的16

个时钟的空闲，可以看到上面两副眼图都很清晰，所以可以得到很好的解调效果，16QAM的眼

图的两个低电1z之间比较模糊，有部分原因是虚载波和和由于F兀1模块引入的16个时钟的空

闲引起的。

图4．24a BPSIC．眼圈 图4．24bQPSK眼图

图4 24c 16QAM眼图

4．4小结

本章主要是描述了整个OFDM系统内接收机的FPGA模块，做了1定的理论上的分析，给出

了各个模块的实现框图。然后给出了各个模块的测试图。从眼圈可以看出当数据采取BPSK和

QPSK调制时本接收机能比较准确的解调出数据，而当采取16QAM调制时，解调效果就没有向

前面的调制那么好，主要引起的原因可能是各个模块中数据处理的精度不够。最后造成输出数

据的精度不够，这在以后的工作中必须注意的问题。虽然还有许多地方需要改进，但是从整体

上讲，本接收机基本实现了解调的功能，走出了尝试的第一步。
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第五章 结束语

    本章是论文的总结和结论，并对进一步工作提出了建议。

    本文的工作用FPGA实现基于工EEE802.11a协议OFDM系统的内接收机，其中内接收包括同步和

信道估计。目前IEEE802.I la协议是众多无线局域网协议中很有特色的 个，它的优势在于采用

了正交频分复用(OFDM)方式来传输数据，该技术可帮助提高速度和改进信号质量，并可克服干

扰。但是OFDM系统中的一些关键技术在具体实现上还有一些困难，其中主要包括定时同步、信

道编码、信道估计、用户检测、降低峰均比等。现在的一些算法要么过于复杂，适合理论研究，

要么是针对特定的帧结构。所以本文至关重要的一点是找出一种既要适合IEEE802.l la协议的，

又要易于用FPGA来实现的同步和信道估计算法。

    因此针对这个问题，本文在第二章重点讨论了针对基于IEEE802.lla协议OFDM帧格式的信道

估计，提出了分别用长训练序列和利用导频的信导估计方法，并分别对它们进行了性能上的分

析。

    在第三章重点讨论了针对基于IEEE802.11a协议OFDM帧格式的同步算法，其I卜主要是讨论了

定时同步算法，提出了分别利用短训练序列和利用循环前缀的粗定时同步，以及利用导频的细

定时同步。并对不同的算法进行了性能上的比较。

    在第四章中根据前两章的讨论，选出了一种算法来实现内接收机。由于基于IEEE802.lla

协议的OFDM信号是突发信号，所以在传输一帧数据时的信道可以认为是不变的，所以在本文中

主要是采用长训练序列来做信道估计。同时由于突发信号必须快速同步，所以在本文中的粗同

步基本上是依靠训练序列来进行，后面的精细跟踪是依靠导频来进行的。在第四章中还列出内

接收机实现的各个模块框图以及测试的信号图。

    从鹦体上来说本文基本实现了一个基于IEEE802.lla协议(IFDM系统的内接收机，在比较理想

的情况下可以比较精确的解调数据。但是，还存在着许多不足，比如由于内部模块处理数据的

精度不够高，导致输出数据的精度也不高。如果数据调制方式采用16QAM以上，解调出来的数据

难以判决。另外，由于本项目中的FPGA资源比较少，所以在采取算法的时候偏向于比较简单的

算法，这样的话导致性能不怎么好，所以这是以后工作中要改进的地方。但是从长远来看，本

文工作走出了万里长征第一步，用硬件实现了一个OFDM接收机的模型，以便将来的工作可以以

此为基础进一步研究，让OFDM技术真正的应用到宝v中尖
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