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摘 要：针对单导频结构的正交时频空（orthogonal time frequency and space，OTFS）调制系统接收信号特

性，提出了一种基于时延-多普勒域的帧同步算法，该算法无须在发送信号中插入前导码，而是利用单导频

OTFS帧结构特征，通过计算接收信号在时延-多普勒域的稀疏度并结合单导频位置的变化对帧同步位置进行

判断。仿真实验结果表明，所提方案在高信噪比下有一定性能优势，且随着移动速度的增加，所提方案相较

于对比方案的性能优势更加明显，因此，更适合应用于高速甚至超高速移动通信场景中。
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Abstract: A frame synchronization algorithm based on delay-Doppler domain was proposed for orthogonal time fre‐

quency and space (OTFS) modulation systems with a single pilot structure. The signal sparsity and the relative posi‐

tion change of the pilot in the delay-Doppler domain of the received OTFS signals were utilized to identify the frame 

synchronization location. Simulation results were presented to demonstrate that the proposed scheme outperformed 

the classic synchronization scheme based on the preamble, which was commonly used in orthogonal frequency divi‐

sion multiplexing (OFDM) systems, in terms of lower synchronization failure rate under high signal-to-noise ratio 

(SNR) regions. Additionally, the proposed scheme exhibited greater performance advantages over the preamble-based 

scheme as the moving speed increases, making it a more suitable option for high-speed or even ultra-high-speed mo‐

bile communication scenarios.
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0　引言

正交频分复用（orthogonal frequency division 

multiplexing，OFDM）技术广泛应用于 4G/5G以

及Wi-Fi系统，其在抗多径衰落方面有天然的优

势，且具有较高的频率利用率。而在高速移动场

景下，随着移动速度的增加，多普勒频偏也相应

增大。多普勒频偏破坏了OFDM子载波之间的正

交性，导致子载波间干扰，从而使得接收机性能

下降。同时，为了准确估计快时变信道，需要提

高导频密度来准确估计信道系数，这必然会增加

传输开销，降低系统的吞吐率。因此，OFDM已

经不能满足用户在高多普勒频偏环境下的需求，

在高速宽带通信场景下，急需研究新的调制方式。

2017年，Hadani等[1]提出了一种新的二维调

制技术——正交时频空调制（orthogonal time fre‐

quency and space，OTFS）。不同于在频域承载调

制符号的OFDM系统，OTFS系统引入了时延-多

普勒域的概念，原始的调制信号被放置在时延-

多普勒域的二维网格里，并通过逆有限长辛傅里

叶 变 换 （inverse symplectic finite Fourier trans‐

form，ISFFT）将信号转换到时频域。由于时频

域的时变信道可以等效地表示为时延-多普勒域

的脉冲响应，而在实际的传输中，反射体数量通

常是有限的，因此，时频域的时变衰落信道被转

换到时延-多普勒域后呈现稀疏且时不变特征，

这不仅大大降低了信道估计的难度，同时节省了

高密度导频插入导致的帧结构开销。

近年关于 OTFS 的研究主要集中于信道估

计[2-4]、迭代接收[5-6]以及导频设计[7-8]等方面，也

诞生了大量研究成果。同步作为接收机基带信号

处理的第一步，对接收机系统和整个通信系统有

着十分重要的意义，其精确性直接影响到接收系

统以及整个通信系统的可靠性。然而，业内关于

OTFS帧同步的相关研究却非常有限，目前尚无

针对OTFS系统的成熟帧同步方案[9]。由于OTFS

技术与OFDM技术具有很好的兼容性，理论上，

OFDM系统的帧同步技术可以在OTFS系统中继

续沿用。经过数十年的研究与发展，OFDM帧同

步算法已经十分成熟[10-14]，以数据辅助型算法为

代表的帧同步技术在OFDM系统中取得了很好的

性能。1997年，Schmidl等[11]提出了经典的S&C

算法，该算法利用两段重复前导码的相关特性进

行帧同步。在后续的数年中，诞生了一系列改进

算法，如Minn算法[12]、Park算法[13]以及幅度差

分归一化算法[14]等，它们针对 S&C算法存在的

峰值平台导致难以找到最佳同步点的问题，分别

对前导码的放置方式以及度量函数进行了重新设

计，从而获得了更优的同步性能。此外，近年

来，随着人工智能技术的飞速发展，也开始有相

关的研究将目光投向与机器学习相关的同步策

略，如文献[15]与文献[16]提出了基于极限学习

机（extreme learning machine，ELM）的帧同步

方法，该方法能够有效抵抗系统的非线性失真，

提高帧同步的鲁棒性。从上面的分析可知，虽然

业内关于OFDM帧同步算法已经较为充分，也形

成了一批在实际系统中广泛应用的帧同步技术，

但如果将这些技术直接应用于OTFS系统，尚存

在以下潜在问题与风险。

（1）OFDM系统是为低移动性或者中高速通

信场景而设计的，而OTFS系统则工作在高移动

甚至超高速通信场景中，此时，在OFDM系统中

性能良好的帧同步算法会有一定的性能损失。

（2）OTFS系统的导频结构以及信道估计方

式与OFDM系统不同，其对时间同步误差更加敏

感。在多径场景下，OFDM系统帧同步只需要找

到任何一径的时间起点位置即可完成信道估计与

信号检测，而作为OTFS系统而言，如果不能找

到第一径的起点位置，则存在信道估计错误与信

号检测失败的风险。因此，OFDM系统中广泛应

用的帧同步算法难以满足OTFS系统对于帧同步

精准度更高的要求。
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（3）在OFDM系统中，基于前导码的帧同步

还需要在发送信号中插入前导码序列，这增加了

传输开销，降低了实际的传输效率。

基于此，本文针对单导频结构的OTFS系统

接收信号特性，对帧同步算法进行设计和优化，

提出了一种基于时延-多普勒域信号稀疏性的

OTFS系统的帧同步方案。该方案的基本原理是

利用OTFS帧中导频与保护间隔区域内的信号稀

疏性与接收端导频位置变化对最佳帧同步位置进

行判断。相比于传统基于前导码的帧同步方案而

言，本文提出的方案无须在OTFS发送帧中插入

前导码，因此节省了传输开销。此外，仿真实验

结果表明，本文所提的方案相比于基于前导码的

同步方案在高信噪比下有一定性能优势，且随着

移动速度的增加，本文所提的方案相比于其他对

比方案的性能优势更加明显，因此，更适合应用

于高速甚至超高速移动通信场景。

1　OTFS的传输原理

1.1　OTFS模型

OTFS的系统框图如图1所示。从图1中可以

看到，OTFS 模型在 OFDM 的发射端前，加了

ISFFT，而在OFDM的接收端后，也额外加了辛

傅里叶变换（symplectic finite Fourier transform，

SFFT）。通过这两级二维变换，将信息符号放置

在时延-多普勒域上进行传输。由于时频域上的

快时变信道被转换为时延-多普勒域后将呈现稳

定、稀疏以及时不变的特性，因此，OTFS系统

可以很好地对抗高速通信场景下的多普勒扩展等

问题。

考虑NM个来自大小为Q的QAM 调制信号

集 合 A = { }a1aQ 的 二 维 原 始 信 息 符 号

{ }x [ ]kl k = 0N - 1l = 0M - 1 ，将它们排列

在时延-多普勒网格Γ上。

OTFS发射机首先使用 ISFFT将符号 x [ kl ]映

射到时频网格Λ上的NM个信号X [nm]，即：

X [nm] = 1

NM
∑
k = 0

N - 1∑
l = 0

M - 1

x [ ]kl e
j2π ( )nk

N
-

ml
M （1）

其中，n = 0N - 1 m = 0M - 1.

使用成形滤波器 gtx(t )将采样X [nm]转换为

连续时间波形 s (t )：

s (t ) =∑
n = 0

N - 1∑
m = 0

M - 1

X [ ]nm gtx( )t - nT ej2πm∆f ( )t - nT （2）

其中，Δf为子载波间隔。

式（2）也被称为（离散）海森堡变换。信

号 s (t )在具有复杂基带信道脉冲响应 h (τν )的时

变信道上传输，h (τν )表征了信道对时延 τ和多普

勒 ν脉冲的响应。在忽略噪声的情况下，接收信

号 r (t )为：

r (t ) = ∫∫h ( )τν s ( )t - τ ej2πν ( )t - τ dτdν （3）

由于信道中通常只有少数反射体，因此在延

迟-多普勒域对信道进行建模所需的参数很少。

信道h (τν )的稀疏化表示方式为：

h (τν ) =∑
i = 1

P

hiδ ( )τ - τi δ (ν - νi ) （4）

其中， P为传播路径数，hi、τi 和 νi 分别表示与

第 i条路径相关的路径增益、延迟和多普勒频移

（或频率），δ (·)表示狄拉克函数。τi 和 νi 可以进

一步计算如下：

ISFFT 海森堡变换
Wigner

变换
SFFT时延-多普勒域

时频域 时频域
s(t) r(t)

OFDM系统

时延-多普勒域

图1　OTFS的系统框图
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τi =
li

M∆f
νi =

ki

NT
（5）

其中，li和 ki分别表示与第 i条路径相关的时延和

多普勒频移序号。

在接收端，匹配滤波器计算交叉度函数

Agrxr(tf )如下：

Y (tf ) =Agrxr(tf )  ∫g *
rx( )t'- t r ( )t' e-j2πf ( )t' - t dt'

（6）

通过对Y (tf )进行采样得到匹配的滤波器输

出为：

Y [nm] = Y (tf ) |t = nTf =m∆f （7）

其中，n = 0N - 1，m = 0M - 1。

式（6）和式（7）称为维格纳（Wigner）变

换。时频域OTFS的输入输出关系如下：

Y [nm] =∑
n' = 0

N - 1∑
m' = 0

M - 1

Hnm[ ]n'm' X [n'm'] （8）

其中，

Hnm[n'm'] = ∫∫h ( )τν Agrxgtx ((n-n')T- τ(m-m')∆f

-ν )e
j2π ( )ν +m'∆f ( )( )n - n' T - τ

ej2πνn'Tdτdν （9）

接下来，对样本Y [nm]进行SFFT处理，得

到时延-多普勒域的符号y [ kl ]如下：

y [ kl ] = 1

NM
∑
n = 0

N - 1∑
m = 0

M - 1

Y [ ]nm e
-j2π ( )nk

N
-

ml
M （10）

1.2　OTFS的单导频结构

目前OTFS系统的信道估计算法通常需要在

OTFS数据帧中加入导频。最常使用的OTFS导频

结构为单导频信号结构，其加入方式为发射端在

某一些数据帧中加入一位固定的导频数据和若干

保护间隔，即信息符号、导频符号和空白的保护

间隔共同构成一个OTFS数据帧。

OTFS单导频帧结构示意图如图2所示，其中

黑色单元格代表导频位置，白色单元格代表保护

间隔区域，灰色单元格则代表数据区域。由于一

帧中仅需要插入一个导频符号，为了保证信道估

计的精度，插入的导频符号能量通常远远大于数

据符号的能量。导频符号周围为保护间隔所在的

单元格。

对于单导频的OTFS系统而言，时延-多普勒

域发送信号的数学表达式如下：

x [ kl ] =

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

xpk = kpl = lp

0 kp -
Np - 1

2
≤ k ≤ kp +

Np - 1
2

lp -
Mp - 1

2
≤ l ≤ lp +

Mp - 1
2

xd[ ]kl 其他

（11）

其中，Np ´MP为导频与保护间隔所对应的尺寸，

xp代表导频符号，xd[ kl ]代表数据符号。在信道

环境急剧变化的场景下，通常需要在每一个

OTFS帧都插入上述单导频结构，以便能实时跟

踪信道的变化。

2　OTFS的帧同步算法

本节首先介绍在OFDM系统广泛应用的经典

同步算法，然后阐述本文所提的针对OTFS系统

的时延-多普勒域同步算法。

2.1　经典帧同步算法

在OFDM系统中广泛应用的帧同步算法可以

分为数据辅助型和非数据辅助型两大类，本文主

要讨论性能更优的数据辅助型帧同步算法，其基

图2　OTFS单导频帧结构示意图
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本原理是在发送的数据中加入相关性良好的前导

码序列，接收端通过将已知前导码序列与接收信

号进行滑动互相关计算或者从接收信号中抽取不

同时间的两段信号进行自相关计算来确定数据帧

的起始位置，常用的训练序列则包括Zadoff-chu

（ZC）序列与m序列等。下面分别介绍这两种同

步方式。

（1）滑动互相关算法

在所有的帧同步算法中，最直接的方法就是

滑动互相关算法，接收端收到信号后，只需将接

收数据不断与本地存放的训练序列做互相关运

算，即可通过相关结果定位帧同步点。假设 r(k)

为接收信号采样后得到的序列，s(k)为接收端本

地存放的训练序列，N为训练序列的长度，滑动

互相关算法度量函数如下：

M (n)=
|| P(n)
2

(R(n))2
（12）

其中，

P(n)=∑
k = 0

N - 1

r(n + k)s* (k) （13）

R(n)=∑
k = 0

N - 1

| r(n + k) |
2

（14）

接收端利用一个滑动窗口持续计算以上度量

函数，并取度量函数最大的时刻作为同步时刻。

（2）自相关算法

自相关算法以经典的S&C算法为代表，其基

本原理是采用两段长度为N/2的重复序列来构造前

导码，由于前导码前后两部分具有极强的相关性，

因此可以通过对接收信号做延迟自相关运算来确定

帧同步位置。由于度量函数中存在“平台效应”，

S&C 算法在实际应用中性能不佳。为了改善和

消除平台问题，诞生了包括 Minn 算法、Park 算

法在内的多种改进算法，常用的自相关算法见

表 1。从表 1中可以看出，这些改进算法主要从

前导码序列结构以及度量函数构建两方面进行

改进，旨在获得更优的训练序列自相关特性与

帧同步性能。

表1　常用的自相关算法

算法名称

Minn算法

Park算法

幅度差分归一化算法

前导码结构

采用4段长度为N/4的序列构成，前两段

序列相同，后两段序列为前两段的负值

采用4段长度为N/4的序列构成，前两段

序列为A与B，后两段序列为前两段序列

的共轭序列

采用两段长度为N/2的重复序列来构造

前导码

度量函数

M (n)=
|| P(n)
2

(R(n))2

其中，

P(n)= ∑
m = 0

1 ∑
k = 0

N/4 - 1
r(n +Nm/2 + k)r* (n +Nm/2 + k +N/4)

R(n)= ∑
m = 0

1 ∑
k = 0

N/4 - 1
|| r(n +Nm/2 + k +N/4)
2

M (n)=
|| P(n)
2

(R(n))2

其中，

P(n)= ∑
k = 0

N/2 - 1
r(n - k)r* (n + k)

R(n)= ∑
k = 0

N/2 - 1
| r(n + k) |

2

M (n)=
|| P(n)
2

(R(n))2

其中，

P(n)= ∑
k = 0

N/2 - 1
r(n + k)r* (n + k +N/2)

R(n)= ∑
k = 0

N/2 - 1
(| r(n + k) | - | r(n + k +N/2) |)2
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2.2　基于时延-多普勒域信号稀疏性与导频位置

的帧同步算法

2.2.1　接收端时延-多普勒域信号稀疏性分析

由前面的分析可知，在单导频OTFS系统中，

为确保导频信号在无线双选信道下不会受到来自

业务数据的符号间干扰，同时也为了防止导频序

列本身在无线信道的影响下，扩展至数据区域，

导致导频无法分辨从而影响信道估计性能，需要

在时延-多普勒域中的单导频信号四周插入空白

的保护间隔，保护间隔的大小由信道的时延以及

多普勒大小决定。

在高移动性无线宽带通信场景下，无线信道

在时间与频率上均会出现扩展。然而，根据

OTFS传输的原理，在时间-频率域呈现出选择性

的无线衰落信道在转换到时延-多普勒域后仍会

表现出稳定性与稀疏性，这为本文在时延-多普

勒域进行帧同步提供了基础。

以M = 64、N = 32的OTFS帧为例，多径衰落

信道下时延-多普勒域信号功率分布如图 3所示，

从图 3（b）可以看出，在多径衰落信道的影响

下，保护间隔区域出现了来自业务数据的符号间

干扰。此外，图3（b）中功率最大的几个单元格

对应了导频信号的位置，从图 3（b）中可以看

出，在多径信道的影响下，原本只占一个单元格

的导频信号在时延-多普勒域上扩展到了周围保

护间隔的位置。但总体来说，如果接收端正确完

成帧同步，在时延-多普勒域上的导频与保护间

隔区域里，接收信号仍然呈现稀疏的特性。本文

将利用这一特性，设计基于时延-多普勒域帧同

步算法。

考虑到在实际的传输过程中存在噪声，接收

端时延-多普勒域上每一个单元格上的信号功率

不可能是绝对的零值。因此，在计算稀疏度时采

用文献[17]中定义的 ℓ 0
ϵ 稀疏度计算法则，对于一

个M ´N的OTFS时延-多普勒域二维信号Y的 ℓ 0
ϵ

稀疏度计算如下：

 Y ℓ0
ϵ
= #{(mn)|Y (mn) |

2
< ϵ

0 ≤m ≤M - 10 ≤ n ≤N - 1}
（15）

其中，# 为计算集合中元素数目的运算符号，

|Y (mn) |
2
则是第 (mn)个单元格上的信号功率，ϵ

为门限值。

从式（15）中可以看出，ℓ 0
ϵ 稀疏度即以 ϵ作

为能量门限来判断信号的有无。由于在实际的接

收信号中，存在加性噪声，门限 ϵ的设置对系统

的性能有一定影响。ϵ取值太小，容易将仅含有

噪声的单元格判定为有信号的单元格，反之，如

果 ϵ取值设置太大，则会导致有信号的单元格被

判定为空白单元格。文献[18]在研究OTFS信道

估计时提出了用3σ门限的方法来判定一个单元格

中的信号是否存在，即 ϵ = 3σ，其中 σ2为接收

信号中的高斯噪声方差。文献[18]通过实验论证

图3　多径衰落信道下时延-多普勒域信号功率分布
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3σ门限方法能在误判概率与虚警概率上获得最佳

平衡，从而实现最优OTFS传输性能。由于本算

法中单元格的稀疏性判断与文献[18]中的单元格

信号判断并无本质区别，因此，本文采用3σ门限

方法来设置式（15）中的稀疏度判定门限。

为了对OTFS接收端时延-多普勒域上信号的

稀疏性进行直观呈现，以M = 64、N = 32的OTFS

帧为例，时延-多普勒域信号（导频与保护间隔

区域）的变化规律如图4所示，其中时延-多普勒

域发送信号（导频与保护间隔区域）如图 4（a）

所示，理想同步时延-多普勒域接收信号（导频

与保护间隔区域）如图4（b）所示，此时帧同步

位置正好对准第 1径信号的帧起点位置。从图 4

可以看出，在高移动性无线双选信道的影响下，

导频与保护间隔区域的信号特征发生了以下

变化。

（1）单导频符号在时延-多普勒域发生扩展。

发送端的单导频符号仅占据时延-多普勒域1个单

元格，但在接收端已经扩展到 4 个单元格，由

此可见，该OTFS符号在该次传输过程中受到了

4径衰落信道的影响。

（2）保护间隔区域出现了干扰。这种出现在

时延-多普勒域的干扰被称为多普勒间干扰

（inter-Doppler-interference，IDI），其中沿着时延

域扩展的 IDI 由无线信道的时延特性导致，即

图4（b）中用粗条纹标注的单元格，可以看到在

该示例中，最大的时延扩展为3个时延域单元格。

而沿多普勒域扩展的 IDI由多普勒频偏导致，即

图4（b）中用灰色标注的单元格。由于多普勒频

偏有正负之分，出现在保护间隔上方的 IDI由正

数多普勒频偏导致，出现在保护间隔下方的 IDI

由负数多普勒频偏导致。同时，部分单元格还会

同时受到多普勒频偏与时延的影响，即图 4（b）

中用细条纹标注的单元格。

从以上分析可知，在多径衰落的作用下，单

导频符号会扩展，保护间隔区域也会受到 IDI的

影响。但是由于多径衰落信道在时延-多普勒域

的稀疏特性，从图4（b）可以看到，接收端在导

频与保护间隔区域内仍有大量空值单元格的存

在。为了设计合适的帧同步算法，需要同时分析

非同步状态下该区域内的信号特征。接收端的帧

同步位置略微区别于真实位置的信号特性如图 5

所示。帧同步位置远离理想同步位置如图 5（a）

所示，如果接收端选择的帧同步位置远离理想帧

同步位置时，此时获取的接收数据中甚至不包含

单导频结构的OTFS信号帧，将信号变换到时延-

多普勒域后，导频与保护间隔区域内的信号特性

与理想帧同步状态下的信号特性会存在巨大差

异，信号稀疏性亦不复存在，这将很容易判定当

前的位置并非正确的帧同步位置。而当接收端选

图4　时延-多普勒域信号（导频与保护间隔区域）的变化规律
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择的帧同步位置离理想帧同步位置较近时，导频

与保护间隔区域内的信号特性与理想帧同步状态

下的信号特性会有很大相似性，因此需要分析它

们之间的细微差异。帧同步位置略微超前于理想

同步位置如图5（b）所示，帧同步位置略微滞后

于理想同步位置如图5（c）所示。对比图4（b），

从图5（b）中可以看到，当接收端选择的帧同步

位置略微超前实际位置时，帧同步位置虽然还在

循环前缀内，但会导致时延域受 IDI影响的单元

格增多（图中斜右条纹的单元格更多），整个区

域内的信号稀疏度随之降低，此外，导频位置也

出现了整体右移。而当接收端选择的帧同步位置

略微滞后于实际位置时，受 IDI影响的单元格数

目并不会发生变化，区域内稀疏度也没有发生变

换，但是导频信号出现的位置相较于真实位置却

发生了左移。

2.2.2　基于时延-多普勒域数据特征的OTFS帧同

步算法设计

从第2.2.1节的分析可知，当接收端选择的帧

同步位置在理想帧同步位置附近时，在时频域信

号变换到时延-多普勒域后，导频与保护间隔区

域内的信号具有以下特征：

（1）当接收端选择的帧同步位置远离于理想

同步位置时，导频与保护间隔区域内全部填满

IDI，信号稀疏度不复存在，因此非常容易辨认；

（2）当接收端选择的帧同步位置略超前于理

想同步位置时，导频与保护间隔区域内信号会受

到更大范围 IDI的影响，稀疏度低于真实同步位

置时该区域内的信号稀疏度；

（3）当接收端选择的帧同步位置略滞后于理

想同步位置时，导频与保护间隔区域内信号稀疏

度不会降低，但是导频符号在该区域内的相对

位置却沿着时延域的负方向发生移动，对比

图4（b）与图5（c）可发现，图5（c）中的导频位

置整体左移。而由于信道时延恒大于零的特性，

如果接收端帧同步正确，单导频在时延域的位置

一定不会出现往负方向的情况。

基于以上两个特征，本文提出了基于时延-

多普勒域信号稀疏性与导频位置的OTFS帧同步

算法，该方法能准确找到包含单导频结构的

OTFS帧起始位置。根据前面的分析可知，在实

际的 OTFS 系统中，根据信道环境的变化快慢，

可以在每一个OTFS帧中均插入单导频信号，也

图5　接收端的帧同步位置略微区别于真实位置的信号特性
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可以间隔几帧插入一个单导频信号。对于前一种

情况而言，本文提出的帧同步算法可以找到每一

个OTFS帧的起点位置，而对于后一种情况，本

文设计的算法可以找到其中含单导频结构的

OTFS帧起点位置，再根据单导频结构的插入规

则以及帧长，确定其他帧的起点位置，从而完成

系统帧同步。该算法具体步骤如下。

（1）对于接收信号 r(t)，按照式（6）与

式（7）进行匹配滤波和采样。

（2）对于采样后的时域信号从起始位置开始

利用长度为M ´N滑动窗口截取时域信号，再利

用通过维格纳变换将时域信号变换到时频域，即

Y ={Y (nm) 0 ≤ n ≤N - 1  0 ≤m ≤M - 1}。

（3）对Y (nm)信号进行SFFT变换得到时延-

多普勒域信号y ={y(kl) 0 ≤ k ≤N - 10 ≤ l ≤M - 1}。

（4）从 y(kl)截取导频和保护间隔区域的信

号yp ={y(kl)0 ≤ k ≤Np - 10 ≤ l ≤Mp - 1}。

（5）在 yp 信号中搜索第 1 径的导频信号位

置。由于单导频的发射功率往往大于数据符号的

功率，而在多径衰落中，信号能量通常随时延呈

指数下降。相对于第1径而言，时延越大的路径，

其接收信号能量大于第 1径的概率就越低。换而

言之，第 1径接收信号的能量将有极大的概率成

为信号能量最强的几径之一。因此，本算法在导

频区域内搜索V个信号能量最高的单元格，并以

其中时延最小的单元格作为第 1径导频的位置。

定义 maxV
(kl)

()为计算一个矩阵中前 V个最大元素

并输出其对应二维坐标的算子，则第 1径导频信

号的位置(k ’pl
’
p )可以计算如下：

{(kvlv )0 ≤ v ≤V - 1}= max V
(kl)

( | y(kl) |
2


0 ≤ k ≤Np - 10 ≤ l ≤Mp - 1)
（16）

 (k′pl′p )= min
(kvlv )

 (kv0 ≤ v ≤V - 1) （17）

（6）基于式（15）分别计算时延-多普勒域

整帧信号 y与导频和保护间隔区域的信号 yp的 ℓ 0
ϵ

稀疏度，即 y ℓ0
ϵ
与 yp ℓ0

ϵ
。

（7）计算如下度量函数：

M =
ì
í
î

ïï

ïï

2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
k′p ≥ kp

-¥k′p < kp

（18）

由前面的分析可知，在理想同步位置时，导

频与保护间隔区域内信号应该具备两大特征，一是

导频符号在该区域内的相对位置不会沿着时延域的

负方向发生移动，二是稀疏度最大。基于这两个特

征设计以上度量函数，当接收端检测到第1径导频

符号的相对位置沿着时延域的负方向发生移动时，

直接令度量函数为负无穷大。其他情况下，则基于

区域内信号稀疏度设计度量函数。为了防止接收信

号中存在的长空白帧数据对 yp稀疏度的计算造成

影响并引发误判（此时yp的稀疏度始终为最大值，

即MP´NP），本文未直接采用yp的稀疏度 yp ℓ0
ϵ
作

为度量函数，而是采用 yp的稀疏度减去整帧内业

务数据部分的稀疏度（业务数据部分的稀疏度即

 y ℓ0
ϵ
-  yp ℓ0

ϵ
）作为度量。在OTFS帧正常传输情

况下，业务数据区域的稀疏度很小甚至为0，减去

该部分，不会影响度量函数的大小，而一旦接收数

据中出现长空白段，业务数据区域也会出现大量全

零信号，导致该部分的稀疏度变大，度量函数变小

甚至为负，由此避免出现误判。

（8）对于采样后的时域信号，选择下一个符

号的位置，重复步骤（2）～步骤（8），直到完成

算出所有位置的度量函数。

（9）选择度量函数值最大的位置作为帧同步

位置。

3　仿真结果与分析

本节通过仿真实验，对所提的帧同步算法进

行验证，并对其在不同无线信道环境下的性能进

行评估与分析。

仿真参数见表2。

··57



研究与开发

从表 2可见，仿真中考虑高斯信道与衰落信

道两种典型场景，其中在衰落信道场景下，又分

别考虑收发机之间的相对移动速度为100 km/h与

500 km/h两种情况，分别对应中低速移动场景与

高速移动场景。同时，为了匹配不同的移动速

度，本文设计了两种不同的保护间隔与导频区域

尺寸格式，格式1的区域尺寸为5 ´ 13，用于中低

速移动场景，可支持最高 100 km/h的移动速度，

而格式 2则采用 13´13的区域尺寸，主要用于高

速移动的场景，可支持最高 500 km/h 的移动速

度。两种格式在时延域上预留的单元格数目一

样，意味着两种格式能够抵抗的时延扩展一样，

均为3 μs。

接收信号稀疏度变化曲线如图 6所示。为了

验证利用时延-多普勒域信号稀疏度进行OTFS帧

同步的有效性，图 6给出接收端时域信号逐符号

移位后每帧中导频与保护间隔区域信号稀疏度与

业务数据稀疏度差值（即 2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
）的变

化曲线。图 6中分别对仿真条件中提到的两种导

频与保护间隔区域尺寸格式的发送信号在不同信

道条件下进行了仿真，其中格式 1的信道条件为

移动速度为100 km/h的多径衰落信道（低速衰落

信道），格式2的信道条件为移动速度为500 km/h

的多径衰落信道（高速衰落信道），在两种衰落

信道下，衰落径数均为 4。从图 6 中可以看出，

无论是哪一种格式的信号，当同步位置远离最佳

同步位置时，2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
值非常小且为负。

当同步位置稍微超前于最佳同步位置时 ，

2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
的计算值逐渐增大，到达最佳同

步位置时达到最大。随后，同步位置开始滞后并

逐步远离最佳同步位置时，2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
的计

算值逐渐减小，但在最佳同步位置附近区域，

2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
的计算值仍然可能出现与准确同

步位置处的计算值相同的情况，这些现象与第

2.2节分析的结论相吻合。同时也说明，仅仅依

靠 2 yp ℓ0
ϵ
-  y ℓ0

ϵ
的计算值难以完成精准同步，

而需要同时根据接收导频信号的位置进行进一步

分辨。根据式（18）计算的接收信号度量函数变

化曲线如图 7所示，从图 7中可以看到，在基于

导频位置与稀疏度协同计算得到的度量函数曲线

中，度量函数最大值仅出现在最佳同步位置上，

而不会再同时出现在其他位置，由此说明利用该

图6　接收信号稀疏度变化曲线 图7　接收信号度量函数变化曲线

表2　仿真参数

参数

中心频率 fc

子载波数M

符号数目N

子载波间隔∆f

信道

最大移动速度

最大时延扩展

衰落径数

保护间隔与导频区域尺寸

数值

3 GHz

128

32

15 kHz

多径衰落信道

100 km/h、500 km/h

3 μs

4，9

格式1（5 ´ 13）、格式2（13´13）
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度量函数可以有效地实现OTFS帧同步。

为了对所提算法的帧同步性能进行评估，衰

落路径数为4径时的同步失败率仿真曲线如图8所

示。在仿真中，只有接收端计算出的同步位置恰

好为最佳同步位置（即第 1径到达信号的帧起点

位置）才会被判定为同步成功。虽然在实际应用

中，当接收端计算的同步位置落入循环前缀区域

中时并不意味着后续的解调一定会失败，但是从

2.2.1节的分析可知，在这种情况下，时延-多普

勒域的导频信号会出现整体右移的情况，这可能

致使时延较大的信道对应的导频符号移出保护间

隔区域，这不仅会对业务数据造成干扰，也会导

致信道估计无法探测出该径信道，影响后续解调

性能。因此，在本仿真中，只有同步位置严格为

最佳同步位置才被认定为同步成功。此外，本文

所提的算法在搜索第 1径导频符号时，将计算 3

个信号强度最高的单元格，并以其中时延最小的

单元格作为第 1径导频的位置，即式（16）中的

V = 3。作为对比，仿真还给出了第 2.1节介绍的

基于数据辅助帧同步算法在OTFS系统下的性能。

从图8（a）可以看出，在收发端相对移动速度为

100 km/h的中低速场景下，当信噪比低于 11 dB

时，基于数据辅助帧的同步算法优于本文所提方

案，而在高信噪比区间里，本文所提方案优于基

于前导码的同步方案。上述的实验现象说明在高

信噪比下，基于数据辅助帧的同步算法性能主要

受限于多径衰落信道而非高斯噪声，而所提算法

则受高斯噪声影响较大，这是因为所提算法中关

于稀疏度的计算对噪声较为敏感，因此该方案在

高信噪比时表现较好。当收发端移动速度增加到

500 km/h时，受到多普勒扩展的影响，部分对比

同步算法的性能出现较大程度的下降。从图 8

（b）可以看到，基于ZC序列的互相关算法受多

普勒影响最大，同步失败率上升明显。而本文所

提方案在移动速度增加后依然在高信噪比时保持

着较低的同步失败率，这一方面源于所提算法是

在时延-多普勒域完成信号处理，在保护间隔预

留充足前提下，收发端移动速度的增加并不会影

响时延-多普勒域的信道可分离性；另一方面，

在高速场景下采用的格式 2信号较之格式 1信号

的导频与保护间隔尺寸更大，发送信号本身的稀

疏度更大，这增加了接收端计算稀疏度的容错空

间，带来了更优的同步性能。从仿真结果也可以

看出，本文所提的同步算法更适合应用于高速通

信场景中。

为了进一步验证所提方案的鲁棒性，衰落路

径数为9径时的同步失败率仿真曲线如图9所示。

从图 9中可以看到，随着衰落路径数目的增加，

所提方案在中低速与高速两种场景下所表现出来

的同步性能均有所下降，但性能劣化程度相比于4图8　衰落路径数为4径时的同步失败率仿真曲线
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径时在1 dB以内。而且，在中高信噪比区域，所

提方案相较于对比方案仍然表现出较大优势。

4　结束语

本文提出了一种面向高速通信场景下OTFS

传输系统的帧同步方案，其基本原理是利用

OTFS帧中导频与保护间隔区域内的信号稀疏性

与接收端导频位置变化对帧同步位置进行判断。

相比于传统基于辅助数据互相关与自相关的帧同

步方案而言，本文提出的方案无须在OTFS帧中

插入前导码，因此节省了传输开销。同时，仿真

实验结果表明，本文所提的方案相比于基于前导

码的同步方案在高信噪比下有一定性能优势，且

随着移动速度的增加，本文所提的方案相较于对

比方案的性能优势更加明显，因此，更适合应用

于高速甚至超高速移动通信场景中。
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