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水声正交频分多址上行通信稀疏信道估计与

导频优化∗
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针对水声正交频分多址 (OFDMA)上行通信中用户导频数量少、分布不均匀, 导致传统内插信道估计方
法产生误码平层的问题, 提出一种稀疏信道估计与导频优化方法. 基于压缩感知 (CS)理论估计稀疏信道冲激
响应, 并依据CS理论中测量矩阵互相关最小化原理, 提出基于随机搜索的导频图案和导频功率联合优化算
法. 仿真结果表明, 所提方法在不同多径扩展信道下的性能均优于基于线性内插的最小二乘估计、未经导频
优化的CS信道估计以及单纯基于导频图案优化的CS信道估计. 水池实验分别验证了交织式和广义式子载
波分配的水声OFDMA上行通信性能, 在接收信噪比高于 10 dB时利用所提方法实现了两用户接入的可靠
通信.
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1 引 言

随着海洋开发的不断深入, 水声通信技术
也由传统的点对点方式向多用户水下信息网

络全面发展 [1,2]. 水声网络中常用的多址接

入技术主要包括TDMA(time division multiple
access), CDMA(code division multiple access)和
FDMA(frequency division multiple access)等. 近
年来, 具有资源分配方式灵活、频谱利用率高、
抗多径能力强等特点的正交频分多址 (orthogonal
frequency division multiple access, OFDMA)技术
逐渐受到关注, 并广泛应用于水声MAC(Media
Access Control)协议设计 [3,4]. OFDMA系统可为
用户分配一段连续的子载波, 即子带式子载波分
配 (subband Carrier Assignment Scheme, subband
CAS)来实现频谱资源共享; 也可利用等间隔的交

织式子载波分配 (interleaved CAS)提高信道频率
分集增益; 还可根据信道条件及用户需求灵活分
配频谱资源, 采用非等间隔的广义式子载波分配
(generalized CAS)进一步提高系统性能 [5]. 然而灵
活的子载波分配方式也导致用户导频在整个通信

频段内无法均匀分布, 给OFDMA上行通信中基于
导频辅助的信道估计方法带来挑战. 上行通信中,
经历不同信道的多个用户同时接入, 尤其对于频谱
资源有限, 多径扩展严重的水声信道, 上行接收端
如何利用各用户分配的少量、不均匀导频, 实现多
用户信道估计成为OFDMA上行通信亟需解决的
关键技术.

传统的基于多项式内插的方法被广泛应用于

OFDM系统信道估计. 然而该类算法的插值性能
对导频数量与导频图案分布极为敏感, 不适用于
子载波、导频分布灵活的OFDMA系统. 已有大量
文献针对该问题展开研究: 文献 [6]在子带式子载
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波分配的OFDMA系统中, 联合线性与基扩展模型
(basis expansion model, BEM)来描述每个子带内
的信道时频分布特性,通过二维插值实现信道估计.
为适应OFDMA系统灵活的子载波分配方式, 文献
[7]提出基于不规则采样 (irregular sampling)的导
频辅助信道估计算法, 在提高信道估计性能的同时
减少了导频数量. 文献 [8]提出适用于非均匀导频
分布的参数化信道估计算法, 基于 IEEE 802.16d/e
标准中上行OFDMA的堆 (tile)结构在信号空间
产生的移不变特性, 采用ESPRIT(estimation of
signal parameters via rotational invariance tech-
nique)算法估计信道多径时延. 为提高频谱利用
率, 文献 [9]引入虚拟子载波技术, 利用噪声和信号
子空间的正交性实现半盲信道估计, 但该方法对子
载波分配方式有限制, 仅适用于子带式和交织式
OFDMA系统.

以上文献均是在传统无线电信道下进行建模

与信道估计, 虽然取得了一定的效果, 但没有充分
结合水声信道的稀疏特性开展研究. 近年来, 压
缩感知 (Compressed Sensing, CS)理论被广泛应用
于水声多载波通信系统 [10−13]. 利用水声信道天然
的稀疏特性, 基于CS理论可以通过少量的导频实
现稀疏信道冲激响应的重建 [10]. 文献 [13]采用正
交匹配追踪算法, 在子带式和交织式子载波分配
的OFDMA系统中插入均匀导频实现稀疏信道估
计, 并对海试采集的OFDM信号进行带通滤波验
证子带式子载波分配的OFDMA通信性能. 以上
文献 [10—13]均假设梳状导频等间隔均匀分布于
整个频段上, 未讨论在不规则导频分布下CS估计
性能. CS理论通常利用随机测量矩阵重建稀疏信
号 [14,15], 应用于信道估计时对导频分布无特殊限
制. 本文由此在水声OFDMA上行通信中提出基
于CS的稀疏信道估计方法, 并依据CS理论中测量
矩阵互相关最小化原理实现导频优化, 最后针对高
频率分集增益的交织式和广义式子载波分配的上

行OFDMA通信, 在不同多径扩展信道下进行数值
仿真和水池实验, 验证所提方法性能.

与OFDMA上行通信中其他信道估计研究结
果相比, 本文的不同在于: 1)利用水声信道稀疏特
性, 采用基于CS的信道估计算法克服传统内插方
法在少量、非均匀导频下产生的误码平层现象; 2)
依据CS理论中测量矩阵互相关最小化原理, 提出
基于随机搜索的导频图案和导频功率联合优化算

法, 其性能优于单纯基于导频图案优化的方法.

2 水声OFDMA上行通信信道估计

2.1 系统模型

考虑一个具有U个用户的水声OFDMA上行
通信系统. 系统子载波总数为K, 用户u分配Ku

个不重叠的子载波, 满足
U∑

u=1

Ku = K. 设OFDM

符号周期为T , 循环前缀 (Cyclic Prefix, CP)长度
为Tcp, 子载波间隔即为 1/T . 系统载波频率为 fc,
则第k个子载波频率 fk = fc + k/T , k = −K/2,
· · · , K/2 − 1. 定义du[k]为用户u在第k个子载波

上发送的编码信息符号, 其符号映射方式可以为
QPSK或16QAM等. 则用户u的发送信号为

xu(t) = Re
{∑

k∈Su

du[k] exp(j2πfkt)
}
,

t ∈ [0, T ], (1)

其中Su为用户u的子载波索引集合,包含数据子载
波索引集SD

u 和梳状导频索引集SP
u , Su = SD

u ∪SP
u .

考虑在一个CP-OFDM块内线性时不变的水
声多径信道模型, 用户u到达接收端的信道冲激响

应可表示为

hu(τ) =

Np,u∑
p=1

Ap,uδ(τ − τp,u), (2)

其中Np,u为用户u的信道多径数目; Ap,u为一个

CP-OFDM块内恒定的路径 p的衰减系数; τp,u为

路径 p对应的时延. 假设循环前缀Tcp大于信道最

大多径时延与用户间最大接入时间差之和, 则上行
OFDMA为一个准时间同步系统, 各用户达到接收
端的信号为

y(t) =

U∑
u=1

Np,u∑
p=1

Ap,uxu(t− τp,u) + w(t), (3)

其中w(t)为加性噪声. 准同步的上行OFDMA系
统各用户子载波保持正交,因此接收信号经过DFT
变换后可以将各个用户子载波取出分别进行处理.
将 (1)式代入 (3)式, 去除循环前缀并经过DFT变
换后, 可得到用户u的频域基带接收向量zu为

zu = Hudu + v, (4)

其中zu和du分别表示以用户u的子载波构成的K

维接收、发送向量, 索引集合Su外的子载波位置置
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零即可. v为频域加性噪声向量. 不考虑信道时变
或同步误差带来的子载波间干扰, 则信道频域矩阵
Hu为K ×K维对角阵

Hu =

Np,u∑
p=1

Ap,uΛp,u, (5)

其中Λp,u亦为对角阵, 对角线元素满足

[Λp,u]m,m = exp(−j2πτp,um/T ). (6)

2.2 基于压缩感知的稀疏信道估计

为克服OFDMA上行通信中用户导频数量少、
分布不均匀的问题, 本文采用压缩感知的方法实
现信道估计. 通过建立一个包含足够多路径时延
采样值的测量矩阵, 利用CS理论估计稀疏路径时
延 τp,u以及路径的非零衰减系数Ap,u. 定义路径
时延参数集 {T/(λK), 2T/(λK), · · · , NτT/(λK)},
其时间分辨率为T/(λK), 是基带采样率的 1/λ, λ
为时间过采样因子, Nτ为时延的最大搜索范围

[10].
根据时延参数集和 (6)式构造一个K × Nτ维的测

量矩阵

A = [Λ1,udu,Λ2,udu, · · · ,ΛNτ ,udu], (7)

令A中的列向量为aj = Λj,udu, j = 1, 2, · · · , Nτ .
向量du中的非零元素为对应索引集合SP

u 中用户u

的梳状导频, 其余元素置零. 定义时延参数集对应
的路径衰减系数向量

xA = [ξ1,u, ξ2,u, . . . , ξNτ ,u]
T, (8)

其中xA为一个具有少量非零元素的稀疏向量. 得
到新的信道估计模型

zu = AxA + v. (9)

(9)式为满足CS理论的数学模型, 即从观测向
量zu中重建Nτ维稀疏向量xA, 其中A为已知的

测量矩阵. 当已知的导频数目小于Nτ时, 求解向
量xA为一个欠定问题. 若稀疏向量xA中非零元

素个数远远小于Nτ ; 且测量矩阵A满足有限等距

性质 (Restricted Isometry Property, RIP) [16], 则
可准确恢复稀疏向量. 典型的稀疏信号重建算法主
要有基追踪算法和匹配追踪类算法. 匹配追踪类算
法可以快速有效的恢复高度稀疏信号, 且相对于基
追踪算法计算量更低, 更适用于实时处理系统 [17].
因此本文利用匹配追踪算法进行稀疏信道估计.

下面由模型 (9)式简要介绍基于匹配追踪算法
的信道估计过程 [18,19].

1⃝初始化算法, 迭代次数 q = 0, 残差向量
r0 = zu, 索引集 I0 = ∅, 第 q次迭代, q > 1;

2⃝确定最匹配的索引:

sq = arg max
j=1,··· ,Nτ ,j /∈Iq−1

∣∣aH
j rq−1

∣∣2
∥aj∥22

;

3⃝更新索引集: Iq = {Iq−1, sq};

4⃝计算非零系数估计值: x̂q =

∣∣∣aH
sqrq−1

∣∣∣∥∥asq

∥∥2
2

;

5⃝更新残差向量: rq = rq−1 − x̂qasq .
其中符号∥∥2表示向量的L2范数, 上标H表示

向量的共轭转置. 重复步骤 2⃝— 5⃝, 直到残差向量
L2范数小于噪声门限即可迭代终止. 此时由最终
的索引集 Iq可确定多径时延估计值, 而非零系数
x̂q即对应多径衰减系数, 则通过 (5)式可以得到信
道频响估计.

2.3 导频优化设计

本文在CS理论框架下进行导频优化设计. 文
献 [20]给出了有噪模型下的稀疏信号重建定理. 根
据 (9)式, 设频域噪声向量 ∥v∥2 6 ε. 则有噪条件
下求解稀疏向量xA的问题可描述为

min
xA

∥xA∥0 s.t ∥zu −AxA∥2 6 δ, (10)

其中∥∥0表示向量的L0范数, δ > ε. 定义测量矩阵
A的互相关

M = M(A)

= max
16m,n6Nτ ,m ̸=n

∣∣aH
man

∣∣
∥am∥2 ∥an∥2

. (11)

如果稀疏信号xA满足

∥xA∥0 = N < (1/M + 1)/2, (12)

其中N为稀疏信号xA中的非零元素个数. 则从有
噪观测信号zu中得到的xA的近似解 x̂A满足

∥x̂A − xA∥2 6 Θ0 · (ε+ δ), ∀δ > ε > 0, (13)

其中定义稳定性系数Θ0 = 1/(1−M(2N − 1)).
从 (13)式可以看出, 稀疏信号估计误差上限与稳定
性系数Θ0和观测信号噪声有关. 而Θ0由信号稀疏

度N和测量矩阵的互相关M决定. 如果通过合理
设计测量矩阵减小互相关M , 将在很大程度上降低
稀疏信号估计误差上限.

把 (6)式和 (7)式代入 (11)式, 得到OFDMA
上行通信用户u在CS信道估计模型下的测量矩
阵互相关
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M = M(A) = max
16m,n6Nτ ,m ̸=n

∣∣∣∣∣∣
∑
k∈SP

u

|du[k]|2 exp(−j2π(m− n)k/(λK))

∣∣∣∣∣∣∑
k∈SP

u

|du[k]|2
. (14)

实际应用中, 多径时延搜索范围Nτ以及决定时延

分辨率的过采样因子λ可选为定值. 则根据 (14)
式可知, 测量矩阵的互相关M仅由导频图案索引

集合SP
u 和导频功率集合Pu =

{
|du[k]|2

}
, k ∈ SP

u

决定. 通过合理设计导频图案和导频功率, 即可
降低测量矩阵互相关, 减少信道估计误差. 因此
OFDMA上行通信的导频优化问题可转化为以下
目标函数:

min
SP
u ,Pu

M(A) = min
SP
u ,Pu

M(SP
u , Pu). (15)

(15)式是一个复杂的二维优化问题. 设用
户u在Ku个可用子载波中放置KP,u个梳状导

频. 当导频功率确定的情况下, 仍需要搜索
C

KP,u

Ku
=

Ku!

KP,u!(Ku −KP,u)!
种组合才能得到导

频图案的全局最优解, 计算量过高而无法实现. 因
此本文提出基于随机搜索的导频图案和导频功率

联合优化算法: 在子载波索引集合和备选导频功率
集合中, 每次随机选取一组导频图案和导频功率,
在给定的搜索次数内重复该步骤, 最后将目标函数
(15)式的局部最优解作为导频图案和导频功率的
优化方案. 下面详细说明导频图案和导频功率联合
优化算法.

OFDMA上行通信中广义式子载波分布较为
灵活, 可能集中出现在部分频段上, 或者分散在距
离较远的少数几个频点上. 为了克服水声信道频域
选择性衰落影响, 应尽量保证梳状导频等概率分散
在整个用户子载波集合内. 因此本文将用户子载波
索引排序并等分为多个索引子集, 分别在每个子集
中选取索引构成导频图案, 在提高频率分集增益的
同时缩小了搜索范围. 下面给出导频图案和导频功
率联合优化算法的详细步骤:

1) 初始化: 对用户u的子载波索引集合Su进

行升序排列, 并尽可能等分成KP,u个索引子集; 设
置备选导频功率集合P 0

u = {P1, P2, · · · , PQ}, 集合
大小Q > 1, 且集合内元素的均值为1.

第 i次搜索, i > 1:
2) 导频图案选取: 分别在KP,u个索引子集中

随机选取一个索引值, 生成用户u的导频图案索引

集合SP,i
u , 并存储.

3) 导频功率选取: 从备选集合P 0
u =

{P1, P2, · · · , PQ}中随机选取KP,u个元素 (可重
复选取同一元素), 得到用户u的导频功率集合

P i
u =

{
|du[k]|2

}
, k ∈ SP,i

u , 并存储.
4) 根据第 i次随机选取的导频图案SP,i

u 和

导频功率P i
u, 由 (14)式计算测量矩阵互相关

M(SP,i
u , P i

u).
5) 重复步骤 2)—4), 直到M(SP,i

u , P i
u)值收敛,

或循环次数超过预设值, 即可停止搜索. 在搜索
范围内选择 f = arg min

i=1,2,···
M(SP,i

u , P i
u), 得到对应

的最佳导频图案索引集合SP,f
u 和导频功率集合

P f
u =

{
|du[k]|2

}
, k ∈ SP,f

u .
省略步骤 3), 将用户全部导频功率设置为 1,

即可实现单纯基于导频图案优化的方法, 本文称其
为 “导频优化方法一”; 将导频图案和导频功率联合
优化算法称为 “导频优化方法二”. 文献 [21, 22]在
假设所有导频功率相同的情况下, 基于测量矩阵互
相关最小化原理在认知无线电系统中实现导频图

案优化. 然而由 (14)式可知, 导频功率同样影响互
相关大小, 且通过改变导频功率, “导频优化方法
二”在同等搜索次数下比 “导频优化方法一”互相
关M更低, 信道估计误差更小. 本文将在仿真实验
3.1中验证这一结论.

3 仿真分析

为验证算法鲁棒性, 随机生成两种不同多径
扩展的水声稀疏信道进行仿真. 信道 1路径数为
7, 两相邻路径时延差满足均值为 2 ms的指数分
布, 平均多径时延扩展为 14 ms, 多径幅度服从平
均功率随时延呈负指数衰减的瑞利分布 [10]; 信道
2路径数为 11, 时延差与幅度的统计规律与信道 1
相同, 平均多径时延扩展增加为 22 ms. 噪声为信
号通带内的加性高斯噪声. 不失一般性, 假设水声
OFDMA上行通信接入用户数目为 2, 在用户子载
波集合中插入梳状导频辅助信道估计, 子载波采
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用QPSK映射, 采用低复杂度的单抽头迫零均衡器
实现频域信道均衡, 其他参数如表 1所示. CS信道
估计中时间过采样因子λ取16, 则信道估计的多径
时延分辨率T/(λK) = 0.0156 ms, 多径搜索范围
Nτ = floor(Tcp/0.0156) = 1923.

表 1 水声OFDMA上行通信参数
Table 1. Parameters of underwater acoustic OFDMA
uplink communication.

系统载波频率 fc/kHz 8

信号频段/kHz 6—10

子载波间隔∆f/Hz 7.8125

系统总子载波数K 512

用户 u子载波数Ku, u = 1, 2 256

用户 u导频数KP,u, u = 1, 2 52

OFDM符号周期 T/ms 128

循环前缀长度 Tcp/ms 30

定义信道频域响应估计均方误差

MSE = 10 log

E

 ∑
k∈SD

u

∣∣∣H[k]− Ĥ[k]
∣∣∣2


E

 ∑
k∈SD

u

|H[k]|2
 , (16)

其中H[k]和 Ĥ[k]分别为第k个子载波上的信道频

响值及估计值.

3.1 不同导频优化方案性能分析

首先对比导频优化方法一和方法二的收敛性

能. 两种优化方法均在交织分配的子载波集合内
搜索导频图案. 优化方法一的所有导频功率设置
为 1. 为减少发送、接收方所需的导频存储空间,
优化方法二的备选导频功率集合设为二值集合

P 0
u = {1/2, 3/2}. 图 1为两种导频优化算法在不同
搜索次数下, 由 (15)式得到的目标函数值的对比结
果. 从图 1可以看出, 通过对导频图案和导频功率
联合优化, 导频优化方法二在同等搜索次数下的目
标函数值明显低于优化方法一, 可以获得更优的导
频发送方案.

下面在交织式子载波分配OFDMA上行通信
中对比最小二乘 (Least Squares, LS)算法, 及不同
导频方案下的CS信道估计方法性能. 导频优化方

法一和方法二中循环次数上限均设为 2000. 传统
的内插信道估计在均匀导频下性能最优, 因此仿真
仅对比基于频域线性插值的LS信道估计算法在均
匀导频下的性能. 图 2为仿真信道 1下均匀导频LS
信道估计法、均匀导频CS信道估计法、以及基于导
频优化方法一和方法二的CS信道估计法的信道频
响估计均方误差对比.

0 4000 8000 12000

0.9918

0.9922

0.9926

0.9930

0.9934

图 1 两种导频优化算法收敛性对比

Fig. 1. Convergence performance comparisons be-
tween two pilot optimization methods.
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图 2 不同导频插入方式下信道估计性能对比

Fig. 2. Performance comparisons for different pilot
designs.

从图 2可以看出, 三种导频插入方式下的CS
信道估计算法性能均明显优于LS信道估计算法.
而相比导频均匀插入的CS信道估计, 两种导频优
化方法都进一步降低了信道估计均方误差, 其中导
频优化方法二在相同搜索次数下比方法一的估计

误差低 2 dB左右, 具有最佳估计性能. 本文后续
仿真与水池实验均默认采用方法二作为导频优化

方法.

3.2 不同多径时延扩展下信道估计性

能分析

下面在不同多径时延扩展下验证交织子载波

分配上行OFDMA通信CS信道估计及导频优化方
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法性能. 图 3给出了仿真信道 1和信道 2下, 基于
均匀导频与导频优化的CS信道频响估计均方误差
对比.

0 5 10 15 20 25
-25

-20

-15

-10

-5

0

5

/dB

/
d
B

1 CS

1 CS

2 CS

2 CS

图 3 不同多径信道下均匀导频与导频优化的CS信道估
计性能对比

Fig. 3. Performance comparisons for CS channel es-
timation with uniform spaced pilots and optimal de-
signed pilots in different multipath channels.

由表 1可知OFDMA上行通信每个用户梳状
导频数为 52, 系统基带采样率K/T = 4000 Hz. 则
基带采样率下仿真信道 1长度为 56点, 信道 2长度
为88点. 信道1在基带采样率下的长度大约等于导
频数, 因此图 3中信道 1下均匀导频与导频优化算
法的信道估计误差都近似的随信噪比增加而线性

降低, 且导频优化算法在信噪比高于 15 dB时比均
匀导频算法估计误差低 4 dB以上. 而信道 2长度
为导频数的 1.7倍, 因此图 3中均匀导频CS信道估
计误差大大增加, 而优化导频算法在信道 2下的估
计误差仅比信道 1低 3 dB左右. 说明优化导频方
案的CS信道估计可以在少量导频下较稳定的重建
稀疏信道冲激响应.

3.3 交织式与广义式子载波分配系统信道

估计性能分析

图 4给出了信道1下交织式与广义式子载波分
配OFDMA上行通信, 不同导频分配方案信道频响
估计均方误差对比. 广义式子载波分配系统中两用
户子载波等概率随机分布在通信频段内, 导频在各
自用户子载波集合内随机分布, 用于对比导频优化
算法性能.

首先分析图 4中的 4种未经导频优化的算法的
仿真结果. LS算法在广义式系统随机导频分布下
性能比交织式系统均匀导频分布下性能更差, 说明
非均匀导频影响了LS算法信道估计性能. 相反, 对

于CS信道估计算法, 广义式系统随机导频信道估
计性能优于交织式系统均匀导频信道估计性能. 原
因是广义式系统导频随机分布在不规则的用户子

载波集合内, 其测量矩阵互相关比均匀导频图案下
的互相关更小, 有利于稀疏信号重建. 以上结果说
明CS信道估计更适用于导频非均匀分布的通信系
统. 其次, 图 4中经过导频优化的CS信道估计算法
在交织式和广义式两种系统下均获得最小信道估

计误差, 说明基于导频优化的CS估计性能不受子
载波分配方式的限制, 可以在给定的用户子载波集
合内通过优化导频进一步降低信道估计误差.
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CS
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CS

图 4 交织式与广义式子载波分配OFDMA上行通信各
信道估计方法性能对比

Fig. 4. Performance comparisons for different channel
estimations in OFDMA uplink communications with
interleaved CAS and generalized CAS.
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/dB
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CS
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图 5 交织式与广义式子载波分配OFDMA上行通信各
信道估计方法下误比特率对比

Fig. 5. Comparisons of bit error rate for different
channel estimations in OFDMA uplink communica-
tions with interleaved CAS and generalized CAS.

图 5给出了信道1下交织式与广义式子载波分
配系统, 不同导频分配方案误比特率对比结果. 仿
真中无信道编码. 其中广义式子载波分配下的随机
导频分布的LS信道估计出现了明显的误码平层现
象; 而经过导频优化的CS信道估计算法在两种子
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载波分配方式下高信噪比时均逼近已知信道情况

下的误比特率曲线.

4 水池实验

通过水池实验, 分别在交织式与广义式子载
波分配方式的水声OFDMA上行通信中, 验证基于
CS的稀疏信道估计与导频优化算法性能. 实验于
2014年 9月下旬在哈尔滨工程大学信道水池进行.
水池长约45 m, 深5 m,宽6 m,四周布有消声尖劈.
实验中OFDMA上行通信系统有两个用户, 利用各
自独立的发射换能器同时发送信号, 公用一个标准
水听器接收. 用户 2发射换能器位于水池中央, 深
度约 1 m; 用户 1发射换能器靠近池壁 1 m处放置,
距离用户2发射换能器约2 m, 深度约1 m. 标准水
听器置于水深 1 m处, 与两发射换能器水平距离均
为 5 m左右. 每帧信号包括用于同步的线性调频
(LFM)信号和8个CP-OFDM块. 由于水池信道多

径扩展较小, 两用户各分配 16个梳状导频辅助信
道估计, 采用约束长度为9的1/2码率卷积编码, 其
余参数与仿真相同.

图 6为用户 1和用户 2利用LFM信号相关并
取包络, 以及导频优化的CS估计得到的水池信道
冲激响应. 从图 6可知, 基于LFM和CS方法估计
得到的信道冲激响应具有很好的一致性. 由于用户
1发射换能器靠近水池池壁放置, 其到达接收端的
信道多径扩展及多径数目略大于用户 2. 当前参数
下CS信道估计多径时延分辨率为 0.0156 ms, 因此
图 6 (a) CS估计的信道冲激响应可以分辨 0 ms附
近时延差小于0.1 ms的两条路径.

下面给出交织式子载波分配方式OFDMA上
行通信水池实验误比特率结果. 两用户在不同发射
功率下, 首先发送均匀导频信号, 间隔 500 ms后发
送导频优化信号. 接收端分别通过LS线性插值算
法和CS算法处理接收信号, 得到两用户接收信噪
比误比特率曲线如图 7所示.

-1 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

/ms

-1 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

/ms

LFM

CS

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0
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图 6 水池实验信道冲激响应估计 (a) 用户 1信道; (b) 用户 2 信道

Fig. 6. Channel impulse response estimation in pool experiment: (a) channel for user 1; (b) channel for user 2.
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图 7 交织子载波分配OFDMA上行通信各信道估计方法水池实验误比特率对比 (a) 解码前; (b) 解码后
Fig. 7. Comparisons of bit error rate for different channel estimations in OFDMA uplink communications
with interleaved CAS in pool experiment: (a) before decoding; (b) after decoding.
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图 8 广义子载波分配OFDMA上行通信各信道估计方法水池实验误比特率对比 (a) 解码前; (b) 解码后
Fig. 8. Comparisons of bit error rate for different channel estimations in OFDMA uplink communications
with generalized CAS in pool experiment: (a) Before decoding; (b) after decoding.

由图 6可知, 用户 1的信道多径扩展和多径数
目略大于信道 2, 因此图 7中同种信道估计算法
下用户 1的误比特率均高于用户 2. 图 7 (a)中, 均
匀导频LS估计下用户 1与用户 2的误比特率都在
20%以上, 解码后误比特率升高. 而导频优化CS
信道估计下两用户误比特率均低于均匀导频CS
估计, 且接收信噪比高于 10 dB时, 图 7 (b)中用户
1解码后实测误比特数为 0(有效通信比特数 1672
bit); 接收信噪比高于 5 dB时, 用户 2解码后实测
误比特数为0(有效通信比特数1672 bit).

最后验证广义式子载波分配方式OFDMA上
行通信水池实验误比特率性能. 两用户在不同发射
功率下, 首先发送随机导频信号, 间隔 500 ms后发
送导频优化信号. 接收端通过LS线性插值算法和
CS算法对比处理, 得到两用户接收信噪比 -误比特
率曲线如图 8所示.

由图 8可知, 广义式子载波分配方式下基于
导频优化的CS信道估计性能优于导频随机分布
的LS估计和CS信道估计. 导频优化CS估计下,
图 8 (b)中用户 1在接收信噪比高于 10 dB 时解码
后实测误比特数为0(有效通信比特数 1672 bit); 用
户 2在接收信噪比高于 5 dB时解码后实测误比特
数为0(有效通信比特数1672 bit).

5 结 论

本文针对水声OFDMA上行通信中传统内插
方法在少量、非均匀导频下插值误差大的问题, 提
出一种稀疏信道估计与导频优化方法. 基于水声
OFDMA上行通信应用, 建立了CS信道估计模型,

通过匹配追踪算法重构稀疏信道冲激响应. 并依据
CS理论中测量矩阵互相关最小化原理, 提出导频
图案和导频功率联合优化算法, 进一步提高CS信
道估计性能. 仿真结果表明, 文本所提方法在不同
多径扩展信道、不同子载波分配方式下的性能均优

于传统LS估计和未经导频优化的CS估计, 且导频
图案和导频功率联合优化算法的收敛性能和信道

估计性能均优于单纯基于导频图案的优化算法. 最
后通过水池实验验证OFDMA上行通信性能, 利用
导频优化的CS估计实现两用户可靠通信. 本文所
提方法的性能不受子载波分配方式的限制, 为水声
OFDMA上行通信提供了一种稳定、可行的信道估
计方案.
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Abstract
Considering that the conventional channel interpolation method with sparse and irregular spaced pilots will lead

to an error floor in underwater acoustic (UWA) orthogonal frequency division multiple access (OFDMA) uplink com-
munications, a method for sparse channel estimation and pilot optimization is proposed in this paper. A compressed
sensing (CS) algorithm is utilized for sparse channel impulse response estimation, which performs well in sparse and
irregular spaced pilots and significantly decreases the channel estimation error. Besides, the pilots’ pattern and power
joint optimization algorithm based on the random search technique is proposed for the minimum mutual coherence
criterion in CS theory, which further improves the performance of CS estimation algorithm. During each iteration step,
we randomly pick a pilots’ pattern from the subcarrier index set and a pilots’ power subset from the available power
set. Then we perform this step iteratively within a certain searching time. Finally, the local optimal solution of the
objective function for minimizing mutual coherence is considered as the feasible pilots’ pattern and power. Simulation
results show that the convergence performance of the pilots’ pattern and power joint optimization algorithm is much
better than that of the pilots’ pattern optimization algorithm. Furthermore, the channel estimation error of the pro-
posed method is much lower than that of conventional least-squares channel estimator based on linear interpolation,
CS channel estimator without pilot optimization, and CS channel estimator merely with pilots’ pattern optimization in
channels of different multipath delay spreads. Finally, performance of the proposed method is demonstrated in the UWA
uplink OFDMA systems with interleaved and generalized carrier assignment schemes respectively in the two-user case
in a pool experiment. Experimental results show that the proposed method decreases dramatically the bit error rate in
both carrier assignment schemes, and simultaneous reception for two users is achieved when signal noise ratio is larger
than 10 dB.
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estimation, compressed sensing
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