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一种符号间干扰下的超宽带发射参考接收机 

廖学文    任品毅    朱世华    曾二林 
(西安交通大学信息与通信工程系  西安  710049) 

摘  要：该文在超宽带传统发射参考接收机的基础上，对时分多址方式下高数据传输速率时参考接收脉冲与数据接

收脉冲波形都受到脉冲间干扰污染的相关接收机进行了分析，在此模型的基础上利用超宽带室内信道慢衰落的特

点，采用少量无重叠的导频脉冲对模型系数进行估计，并用 Volterra 系统下的 LMS 算法进行跟踪。采用求根法对

存在二阶符号间干扰的系统进行非线性均衡。用 IEEE802.15.3a 的室内多径信道模型仿真结果表明，采用该非线性

均衡算法下接收机比线性均衡能更有效地克服符号间干扰。 
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A Ultra-wideband Transmitted-Reference Receiver under  
Inter-symbol Interference 

Liao Xue-wen    Ren Pin-yi    Zhu Shi-hua    Zeng Er-lin 
(Dept. of Information and Communications Engineering, Xian Jiaotong University, Xian 710049, China) 

Abstract: Based on Ultra-WideBand (UWB) conventional Transmitted Reference (TR) technology, the 
interference model which reference and data receive waveforms are both contaminated by inter-pulse interference is 
analyzed relying on Time Division Multiple Access. On account of the slow varying character of the UWB channel, 
some non-overlapped pilot pulses are utilized to estimate the model coefficients, and the coefficients are tracked by 
Volterra’ LMS algorithm. A root method is adopted to equalize the second-order non-linear inter-symbol 
interference. Simulation result in IEEE 802.15.3a’s indoor multipath channel model shows that the non-linear 
equalization receiver can eliminate the ISI better than linear equalization receiver. 
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1  引言  

超宽带技术中承载信息的脉冲波形具有上吉赫兹的带

宽、纳秒级的时宽和极低的功率谱密度，使得接收机设计面

临很大的考验。RAKE，MMSE 和发射参考[1, 2](TR)是目前

最常用的接收技术。RAKE 接收机要求较大的分支数、精确

的定时和信道估计，增加了系统的复杂度。发射参考技术具

有良好的多径接收和不受脉冲畸变[3]影响等优点而备受关

注，但传统的 TR 技术要求各脉冲接收信号之间无干扰，数

据速率受到了极大限制。 

Hieu Dang等人对脉冲对内间隔任意小的情形提出盲检

测方案 [4]。Witrisal等人在文献[5]中提出了差分发射参考

(DTR)系统在延迟跳变多址方式下的等效非线性ISI模型，给

出了降低复杂度的最大似然序列检测方案，差分方案中未采

用参考-数据脉冲对的信号结构，复杂的脉冲延迟跳变使同步

更加困难，而自相关接收机在多用户共享时域资源时对干扰

具有天然的易感性，最大似然检测中须假设信道信息完全已

知，同时多用户干扰的存在还会进一步恶化相关接收机的性
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能。文献[2]证明差分结构和传统发射方式具有相同的能量效

率，故本文仍在传统TR系统的参考-数据对结构下，推导了

采用时分多址方式的高传输速率的发射参考相关接收机在

任意脉冲间隔的信号和干扰模型表达式，证明了其干扰模型

属于非线性系统，给出了复杂度较小的非线性求根均衡方

法；对于未知的模型系数给出信道估计策略及跟踪算法，最

后与低速率无干扰的传统TR接收机、以及采用线性ISI均衡

和自适应逆模算法的性能进行了对比。 

2  传统发射参考信号模型和检测算法 

本文采用 BPSK 调制，假设信道在数据块内不变。第 k

个用户的一个发送符号块可表示为 
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其中每一符号发送两个脉冲，第 1 个为参考脉冲，第 2 个为

数据 ( ) { 1,1}k
ib ∈ − 调制脉冲，脉冲波形为 ( )p t ，时宽为 pT ，

bT 是符号持续时间， fT 为符号内脉冲间隔。用户 k 的信道

冲激响应用 ( )kh t 表示，则用户 k 的接收信号数据块可以表示

为 
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其中 ( )( ) ( ) ( )k
ks t h t p t= ∗ 为发射脉冲波形 ( )p t 与信道响应

( )kh t 的卷积， ( )( )kn t 为高斯白噪。要使得接收脉冲之间互不

干扰，需 mds2 2b fT T T> > ， mdsT 为信道的最大时延扩展。 

传统 TR 接收机将参考帧接收信号作为脉冲响应的估

计，将其与数据接收帧做相关得到判决量为 
mds

( ) ( )d
b f

b f

iT T Tk k k
i fiT T

D r t T r t t
+ +

+
= −∫     (3) 

3  存在 ISI 干扰下的发射参考接收机 

3.1 ISI 干扰模型 

采用时分多址进行分析，多用户通过保护时隙分离，在

每用户传输时不存在其他用户干扰，讨论当前用户的接收，

为方便省略上标 k。提高速率意味着减小脉冲间隔及符号长

度，引入 ISI 和 IFI，如图 1，延长线表示多径扩展范围。接

收信号仍由式(3)表示，设参考和数据帧长均为 fT ， 2b fT T= ,

且 mdsfT T< ， mds( )/f bK T T T⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎢ ⎥ 为干扰符号数， P =  

mds / fT T⎡ ⎤⎢ ⎥⎢ ⎥ 为落在当前帧内的总脉冲数，积分时间为 IT ，判

决量 
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b f I

b f

iT T T

i fiT T
D r t T r t t

+ +

+
= −∫        (4) 

 

图 1 

令第 i 个符号周期内的接收信号为 ( )ir t ，包含有待判决

符号之前 K 个符号的干扰， IT 决定了判决量中引入当前符

号后干扰符号个数、捕获信号能量以及引入的噪声能量，本

文中取 2I b fT T T= = 。将 ( )ir t 分割为参考帧 , ( )i rr t 和数据帧

, ( )i dr t ，以 , ( )i rr t 和 , ( )i dr t 表示无噪声的接收信号，则 
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其中 ( )ms t 为 ( )s t 以帧间隔后分割的第 m 帧，即 ( )ms t =  
( ), [( 1) , )
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f fs t t m T mT⎧ ∈ −⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎩ 其他

， 1, ,m P= ， mp 和 mq 为先前符 

号的参考和数据脉冲落在当前符号内的干扰脉冲极性， 
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则 bT 积分区间内的判决变量可以分解为当前符号参考帧与

数据帧的相关积分以及当前数据帧与下一符号参考帧信号

的相关积分之和，展开后可表示为 
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其中第 1、第 5 项是有用信号部分，其余为干扰项，包括信

号与噪声相关项和噪声自相关项，因信号与噪声不相关，易

证明干扰项之和均值为零，有用信号项与干扰项之和不相

关，高信噪比下总干扰可近似为一高斯随机变量，因参考脉

冲的极性总为+1，符号序列极性用 ib 表示，有用信号项可以

表示为 

T T
, ,

1 1 1 1

P P P P

i m n m n m n m n
m n m n

D p q A q g A
= = = =

= + = +∑∑ ∑∑ pIq qIg (8) 

其中 I 为P P× 维相关矩阵，各元素 , ,m n m nA=I ，对角线元

素 ,n nI 表示接收信号波形按帧分割后各帧信号的自相关，其

大小为帧内接收信号能量，非对角元素为各帧内信号的互相

关，虽然波形分割的各帧信号在平均意义上是不相关的，但

其均值在任一信道实现中一般不为 0，导致了非线性干扰。

不妨设 P 为偶数， 1 /2[1, , 1, ,1, ]i i Pb b− −=p ， 1[ ,1, ,i ib b −=q  

/ 2 11, , ,1]i Pb − + ， /2 1[1, , , 1, ]i i Pb b − +=g 。令 1[ , ,i ib b −=b  

/ 2, ]i Pb − ， 1 1 /2[ , , ]i i Pb b− −=b ， 2 1 / 2 1[ , , , ]i i i Pb b b− − +=b ，

由式(8)将信号项 iD 展开，按照符号合并可得 
T T T T

0 2 1 2 2 2iD h= + + + ++hb lb b Hb b Lb   (9) 

其中 0h 为常数偏移项，h和 l 为一次项系数向量，H 和L为

二次项系数矩阵，其值分别为 
/ 2 /2 / 2 1

0 2 1,2 2 ,2 1 2 1,2 2 ,2 1 1,
1 1 1

( ) ( )
P P P

j k j k j j j j P P
j k j

h
−

− − − + −
= = =

= + + + +∑∑ ∑I I I I I  

      (10) 
/2 /2

1 1,2 1 /2 1 2 ,
1 1

/2

2 1,2 1 2 ,2 2
1

, , 

( ), 2,3, , /2

P P

k P k P
k k
P

j j k k j
k

j P

− +
= =

− − −
=

⎫⎪⎪= = ⎪⎪⎪⎪⎬⎪⎪⎪= + = ⎪⎪⎪⎭

∑ ∑

∑

h I h I

h I I
        (11) 

/2

2 ,2 2 1,2 1
1

( ), 1,2, , /2
P

j j k k j
k

j P− −
=

= + =∑l I I        (12) 

2 1,2 2 ,2 1
, ,

, 1 ,
, 

,  1 ,    
j k j k

j k j k

k j k j

k j k j
− −⎧ ⎧≠ + ≠⎪ ⎪⎪ ⎪⎪ ⎪= =⎨ ⎨⎪ ⎪= + =⎪ ⎪⎪ ⎪⎩ ⎩

I I
H L

0 0
 ..(13) 

H 的上次对角线和L的主对角线元素为 0 的原因是符号
2 1jb = ，平方项对应常数归并到 0h 中。式(9)进一步合并可

表示为二阶 Volterra 模型[6]。从判决变量中恢复未知符号，
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采用线性系统均衡器必会降低系统性能，最佳的方法应该是

针对 Volterra 系统进行非线性均衡。 

3.2 模型系数估计和跟踪 

由式(10)-式(14)可看出Volterra各阶系数由相关矩阵 I

完全决定，通过发送重叠的导频脉冲求解式(8)来估计 I ，需

求解 ( +1)/2P P 个未知数，P 较大时计算量会很大，合并后

的 Volterra 模型减少未知数个数，但求解仍然复杂；采用自

适应估计因特征值扩展较大使得迭代次数较大才收敛。因 I

为接收信号相关阵，故可先估计接收波形 ( )s t ，计算分段积

分得到相关阵 I 的估计，从而确定模型系数。在发送端首先

发送 Q 个脉冲间隔为 mdssT T≥ 的不重叠脉冲，采用平均法

对各段波形进行估计， 
1

0

( ) ( )/ ,  ( 1) ,
Q

m p s s f s f
j

s t r t jT Q t jT m T jT mT
−

=

⎡ ⎤= − ∈ + − +⎢ ⎥⎣ ⎦∑  

(14) 

由 ( )ms t 的估计求取 ( )ms t 的互相关，可得 I 的估计为 

,
0

( ( 1) ) ( ( 1) )d
fT

m n m nf fs t m T s t n T t= − − − −∫I   (15) 

由式(9)-式(14)，可得 ISI 模型系数。 

若信道在数据块间变化，单用户连续发送时可不用每次

重新估计信道，可用自适应算法来跟踪信道变化。将二次项

与一次项合并为新输入， 1 / 2 1 2( , , , , , ,i i i P i i i ib b b bb bb− − − −=x   

/2 1 /2, )i P i Pb b− + − ，非线性二阶 Volterra 模型可看作关于新

输入x的线性系统， iD 可表示为 
T

0iD h= +xu     (16) 

1 2 / 2 1 1,2 1,3 / 2, / 2 1( , , , , , , , )P P Pu u u u u u+ +=u 为新的系数向

量，u 的初始估计由模型系数估计获得，故可采用常用的

LMS 自适应算法跟踪。输入x为已知导频序列或已判决的符

号，以 iD 作为期望输出，误差 T
0i ie D h= − −xu ，对u 的

一次项和二次项采用不同的调整步长，更新的方程为 

11 1 1( 1) ( ) i ll l iu i u i e bμ −+ = +     (17) 

1 21 2 1 2, , 2( 1) ( ) i l i ll l l l iu i u i e b bμ − −+ = +   (18) 

由于一般线性系数较大，故 1μ 取较大于 2μ 的值以保证收敛

速度和失调量。 

3.3 Volterra 系统的均衡 

3.1 节给出了二阶 ISI 系统模型，若忽略符号二阶项直接

采用线性 ISI 均衡器即可进行均衡，性能必受非线性程度的

影响，误码率出现地板效应。Volterra 均衡已有 p 阶逆、不

动点和分数间隔均衡等不少算法，但式(9)线性部分不能保证

具有最小相位，故不能满足 p 阶逆及不动点算法运用条件，

分数间隔均衡实现复杂并需更高的采样率。文献[5]给出二阶

自适应逆模算法，自适应获得包括二阶项的均衡器系数。设

已知的训练序列为d，误差量变为 T
[ ] ( ) ( )i ie d i i= −c z ，其中

1 /2 1 2 / 2 1 / 2( ) ( , , , , , , , ),i i i P i i i i i P i Pi D D D D D D D D D− − − − − + −=z

采用 LMS 算法，系数更新方程为 

[ ]( 1) ( ) ( )ii i e iα+ = +c c z    (19) 

α 为步长。收敛后将输出经过滤波器实现二阶系统的逆滤波

过程。逆模算法的缺点是在非线性并不严重时，输入相关阵

特征值扩展较大，迭代次数较大才能收敛，失调量和稳定性

问题比一阶系统更为严重。 

因待恢复的数据具有有限符号集性质，故采用求根法的

Volterra 均衡更为简单。判决变量可看成未知符号序列的一

阶与二阶变量的求和，利用先前符号的判决反馈值 i jb − 代替

真实符号 i jb − 减小未知数个数，可得关于当前待判决符号 ib

的方程， ib 为唯一的未知量。因为采用二相调制有 2 1ib = ，

故模型并没有 ib 的平方项，代入先前的判决符号时得到可关

于 ib 的一元一次方程，即 

0 1 / 2 1 2 /2 1 /2

T
1 2 / 2 1 1,1 1,2 / 2, / 2 1

( , , , , , , , )

   ( , , , , , , , ) 0

i i P i i i P i Pi i i i

P P P

D h b b b b b b b b b

h h h h h h

− − − − − + −

+ +

− −

⋅ =
 

 (20) 

解此方程易得根 ib ，设调制符号为有限符号集S ，选取符号

集与根距离最近的元作为当前符号的判决 
2argmin (( ) )

i

i ii
b S

b b b
∈

= −    (21) 

本文符号集为 { }1, 1+ − ，故求取最小距离可简化为直接对根

进行硬判决，即符号判决为 sgn( )i ib b= 。 

4  仿真结果与分析 

仿真用 IEEE802.15.3a 的 CM1 信道，信道数为 100。低

速率 TR 系统脉冲间隔取 40ns，大于该长度的多径干扰可忽

略。高速 TR 脉冲间隔为 3ns，符号长 6ns。采样间隔为

0.167ns。脉冲采用 2 2 2( ) (1 4 / )exp[ 2 ( / ) ]p t t tπ τ π τ= − − ，τ 为

0.2877ns。高速 TR 的数据传输速率为 167Mbps，为传统方

案 13 倍。图 2 给出信道估计理想时各接收方案的仿真性能。

高速率时采用未均衡的相关接收机性能最差，ISI 极大地恶

化了误码性能；最好的是无 ISI 的传统低速 TR 系统。采用

求根法进行非线性均衡后的性能优于未均衡系统的性能，随

信噪比增大不会出现地板效应。将误码率视作以信道为条件

的随机变量，画出了分位数为 0.9 时的误码曲线，考察 BER

在不同信道下稳健性，比较 BER 均值和分位数 0.9 曲线可知

信道条件极大的影响均衡的性能，性能恶化主要由少数恶劣

的信道条件所导致。图 2 比较了忽略二次项的线性模型下采

用判决反馈均衡的性能，其误码率有较为明显的误码平台，

而分位数为 0.9 的曲线不再出现误码平台，但在误码率为
510− 时与非线性均衡仍有 2.5dB 差异，说明非线性并不严重

的信道中，线性模型均衡器虽可工作，但相比非线性均衡仍

有一定的性能损失。采用自适应逆模均衡方法，步长较大时

容易发散，仿真中步长取 0.001，训练长度大于 5000 时可达

收敛，其性能仍略差于非线性求根均衡，训练开销比求根法

更加严重。在采用自适应逆模方法，由于高阶变量的存在，

使得二阶 Volterra 系统的特征值扩展比线性系统更为明显，

收敛速度比一阶系统更慢。  
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图 3 给出不同导频数估计时对求根均衡性能的影响。平

均误码率随导频数增加而接近理想估计的性能，利用 10 至

20 个导频脉冲即可获得模型系数相对精确的估计，传输阶段

可用信道跟踪算法跟踪系数的变化。增加导频数使性能更

好，但增加了系统的开销，实际中应考虑在性能与开销之间

合理折衷。图 2 和图 3 分位数 0.9 的性能与平均误码率的比

较说明采用非线性均衡的接收机在大部分信道实现中都能

很好的均衡符号间干扰，但由于部分信道实现中衰落严重，

且因积分时间有限使所捕获的信号能量以及符号间干扰造

成的恶化在不同信道下差别较大，接收机性能的稳健性还有

待提高。 

 

图 2 理想信道估计下高速 TR 与传统 TR 的误码性能对比 

 

图 3 高速 TR 在不同导频数信道估计时采用求根法均衡误码性能 

 

 

 

 

5  结束语 

本文针对传统 TR 技术发送速率受限于多径信道时延扩

展，对高传输速率下的 TR 接收机在时分多址下的 ISI 模型

进行了分析，相比传统 TR 方案，传输速率提高的代价是引

入了 ISI。文中证明高传输速率下通过自相关接收将导致二

阶符号间干扰，可表示为二阶 Volterra 模型，系数由波形相

关矩阵决定，并由模型系数与相关阵关系给出一种信道估计

策略来估计各阶系数，估计的精度决定于导频的数量，连续

传输时数据块之间可采用 LMS 自适应算法对模型系数进行

跟踪。对二阶 ISI 系统提出非线性求根法进行均衡，仿真证

明对非线性模型的均衡可比线性简化形式获得更好的性能，

也优于自适应逆模算法。 
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