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요   약

본 논문에서는 다중 경로 레이리 페이딩 시변 채널 환경의 Multiple Input Multiple Output-Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing (MIMO-OFDM) 시스템에서 효율적으로 채널 변화를 추적할 수 있는 채널 추적 

방식을 제안하였다. 제안된 방식은 시변 채널에 대응할 수 있도록 블라인드 채널 예측기를 설계하였다. 또한 주파

수 영역 채널 추정이 Minimum Mean Square Error (MMSE) 시간영역 채널 추정과 결합되어 있으며 이 방식은 

매 OFDM 심벌마다 역행렬을 계산할 필요가 없다는 장점이 있다. 컴퓨터 시뮬레이션 결과 제안된 방식은 기존의 

Li방식[4] 보다 성능이 우수함을 보였다. 도플러 주파수 100Hz 및 10-4 BER에서 Eb/No이득이 약 2.5 dB 정도

되었다. 도플러 주파수가 200Hz일 때 그 성능의 차이는 더욱 커졌다.
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ABSTRACT

This paper proposes an efficient scheme to track the time variant channel induced by multi-path Rayleigh 

fading in mobile wireless Multiple Input Multiple Output-Orthogonal Frequency Division Multiplexing 

(MIMO-OFDM) systems with null sub-carriers. In the proposed method, a blind channel response predictor is 

designed to cope with the time variant channel. The proposed channel tracking scheme consists of a frequency 

domain estimation approach that is coupled with a Minimum Mean Square Error (MMSE) time domain 

estimation method, and does not require any matrix inverse calculation during each OFDM symbol. The main 

attributes of the proposed scheme are its reduced computational complexity and good tracking performance of 

channel variations. The simulation results show that the proposed method exhibits superior performance than the 

conventional channel tracking method [4] in time varying channel environments. At a Doppler frequency of 

100Hz and bit error rates (BER) of 10-4, signal-to-noise power ratio (Eb/N0) gains of about 2.5dB are achieved 

relative to the conventional channel tracking method [4]. At a Doppler frequency of 200Hz, the performance 

difference between the proposed method and conventional one becomes much larger.
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Ⅰ. 서  론

Multiple Input Multiple Output (MIMO)는 송수

신단에서 다수의 안테나를 사용하여 각 안테나에서 

별도의 데이타를 전송하므로 대역폭의 증가 없이 

전송 속도를 높일 수 있는 기술이다. 최근에 
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Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM)

은 다중경로 채널 환경에서 고속 데이터 전송에 효

과적으로 사용되고 있다. OFDM에서 고속의 데이

터는 N개의 부 반송파를 사용하여 병렬로 전송된

다. 따라서 OFDM은 다중 경로 페이딩 채널 환경

에 강하며 이로 인하여 digital audio broadcasting 

(DAB) 및 wireless local area networks (WLAN)등에 

사용된다. 이 두 가지 기술을 결합한 MIMO-OFDM 

기술이 새로운 고속 전송 방식으로 관심을 끌고 있

다. MIMO-OFDM 방식에서 추정된 채널 계수는 

수신된 신호로부터 각 송신 안테나의 송신 신호를 

분리하는데 사용된다. 만약 추정된 채널 계수에 추

정 오차가 있다면, 수신 신호에서 각 송신 안테나의 

송신 신호를 정확하게 분리하지 못하고 다른 송신 

안테나에서 송신하는 신호들이 잡음 형태로 남아있

어 시스템의 성능 저하가 발생하게 된다. 따라서 

MIMO-OFDM 방식의 성능을 향상시키기 위해서는 

무엇보다도 다중 경로 페이딩 환경에서 정확하게 

채널을 추정할 수 있는 기술이 필요하다. 이러한 필

요성 때문에 MIMO-OFDM을 위한 다양한 채널추

정 방식이 연구되었다
[6-11]. Li는 minimum mean 

square error (MMSE) 방식을 사용하여 MIMO-OFDM

에서 채널을 추정할 수 있는 방식을 제안하였다
[4]. 

그러나 이 방식은 역행렬 계산으로 인하여 계산량

이 많은 단점이 있다. 이러한 단점을 개선하기 위하

여 Li는 역행렬 계산이 필요 없는 간략화된 채널 

추정 방식을 제안하였다
[5]. 그러나 Li의 단순화된 

방법은 non-constant modulus 변조인 경우 사용하

기 어렵고 null 부 반송파가 존재하는 경우에는 

Kronecker 임펄스 함수를 만들 수 없기 때문에 null 

부반송파 개수에 따라서 적지 않은 채널 추정 오차

가 발생된다. Minn[7]는 역행렬 계산의 행렬 크기

를 Li 방식에 비해 반으로 줄인 간략화된 채널 추

정방식을 제안하였다. 그러나 이 방식은 인접하는 

부반송파 채널의 주파수 응답 특성이 동일하다고 

가정하였기 때문에 지연 확산이 큰 채널에서 성능 

저하를 일으킨다. 또한 Li
[4]와 Minn[7] 방식은 채널 

추적시 매 OFDM 심벌마다 역행렬을 계산해야 하

기 때문에 계산량이 너무 많다. 

본 논문에서는 이러한 문제점에 대한 해결책으로 

매 심벌 채널 추적시 역행렬 계산이 필요 없고 비 

선형적인 채널 변화에 능동적으로 적응하여 채널을 

추적할 수 있는 채널 예측 기반 적응 채널 추적 방

식을 제안하였다. 제안된 방식은 부분 선형 모델

(piecewise linear model)을 사용하여 비선형적으로 

변화하는 채널 응답을 예측한다. 이 채널 예측 값을 

이용하여 기준 신호를 복조하고 다른 안테나 간섭 

신호를 보다 정확하게 제거함으로써 채널 추정의 

정확도를 높인다. 또한 주파수 영역에서 먼저 간단

한 예비 채널 추정을 수행함으로써 이후의 시간영

역 MMSE 채널 추정에서 역행렬 계산의 필요성을 

제거하였다.

본 논문에서는 서론에 이어 Ⅱ장에서 MIMO-OFDM 

시스템 모델에 대해서 기술하며, 제 Ⅲ장에서는 제안된 

적응 채널 추적 방식에 대해서 논한다. 제 Ⅳ장에서는 

MSE 성능에 대한 수학적 해석이 이루어지고, 제 Ⅴ장

에서 성능 분석에 대해서 기술하였다. 끝으로 제 Ⅵ장에

서 결론을 맺었다. 

Ⅱ. 장 채널 모델 및 MIMO-OFDM 시스템

이동 무선 채널에서 채널 임펄스 응답은 (1) 식

과 같이 모델화 된다
[4][7]. 

1

0
( , ) ( ) ( )

L

k k
k

h t tτ α δ τ τ
−

=

= −∑
      (1)

여기서 ( )k tα 는 k-번째 경로의 복소 이득을 나타낸

다. kτ 는 k-번째 경로의 시간 지연을 나타낸다. L은 

다중 경로의 수를 나타낸다. ( )tδ 는 임펄스 함수를 

나타낸다. 시간 t에서 주파수 응답은 (2) 식으로 나

타낼 수 있다.

≡
∞

∞

  
 

 


  (2)

단말기의 이동을 고려하여 ( )k tα 들은 독립적인 

wide-sense stationary, 협대역 복소수 가우시안 프

로세스이며 각각 다른 전력 
2
kσ  를 갖는 것으로 모

델링 된다
[4]. 채널의 주파수 응답은 (3) 식으로 나

타낼 수 있다.

≡  ∆  
  

 


    (3)

여기서 [ , ] ( ( ), )f g sh l n h l T T nt+� , exp( 2 /NW j π= −  )N

및 0L 는 채널 응답 길이를 나타낸다. N은 총 부반송파

의 개수 및 FFT/IFFT의 크기를 나타낸다. fT 는 

OFDM 심벌의 시간 길이를 나타낸다. gT 는 보호시간 
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그림 1. 제안된 적응 채널 추적 방식의 기본 개념도

( / 4)g fT T� 를 나타낸다. fΔ 는 OFDM에서 부반송파

의 주파수 간격을 나타낸다. st 는 샘플링 간격을 나타

내며 1/( )st N f= Δ 이다. 

MIMO-OFDM 시스템에서 각 안테나에 수신된 

신호는 모든 송신 안테나로부터 송신된 신호의 합

이다. 한 OFDM 심벌 동안 채널이 변하지 않으며 

cyclic prefix가 채널 응답 보다 길다고 가정하면 j-

번째 수신 안테나에서 수신된 신호는 주파수 영역

에서 식 (4)와 같이 표현할 수 있다.  

1
[ , ] [ , ] [ , ] [ , ],           1,2,3....

tN

j ij i j r
i

R l k H l k X l k W l k j N
=

= + =∑ , 

0 1k N≤ ≤ −                              (4)

여기서 [ , ]ijH l k 는 l-번째 심벌에서 i-번째 송신 안테

나와 j-번째 수신 안테나 사이의 k-번째 부반송파의 

채널 주파수 응답을 나타낸다. k, N, Nr 및 Nt는 각

각 주파수 영역 인덱스, 전체 부반송파의 개수, 수

신 안테나의 개수 및 송신 안테나의 개수를 나타낸

다. [ , ]iX l k 는 i-번째 송신 안테나가 l-번째 심벌에

서 k-번째 부 반송파를 통하여 전송한 데이터를 나

타낸다. [ , ]jW l k 는 j-번째 수신 안테나에서 AWGN 

잡음을 나타내며 평균이 0이며 분산이 
2

nσ 이다. 

[ , ]jW l k 는 l, k 및 j에 무관하다고 가정하였다. 기호 

a% , â  및 a 는 각각 a 의 임시 추정값, 추정값 및 

예측값을 나타낸다. 본 논문의 시스템 모델에서 수

신 데이타의 검파 방식으로 maximum likelihood 

(ML) 검파 방법이 사용되며 시간 동기는 완벽하다

고 가정하였다. 페킷 프레임 구조는 WLAN[2]이나 

WiBro[6] 처럼 2개 심벌 길이 동안 긴 프리엠블

(long preamble)이 전송된다고 가정하였다. 채널 추

적 알고리즘의 공정한 비교를 위해서 채널 코딩은 

사용하지 않았다.

Ⅲ. 제안된 채널 추정 방식

MIMO-OFDM에서 수신기 성능은 채널 추정의 

정확도에 달려있고 무선 채널은 시간에 따라서 변

화하기 때문에 채널 응답을 지속적으로 추적할 필

요가 있다. 본 논문에서는 훈련신호에 의해서 채널 

추정이 끝난 후 데이터 전송 모드에서 효율적인 채

널 추적에 대해서 다룬다. MIMO-OFDM에서 수신 

신호는 여러 안테나 신호가 혼합된 multiple input 

single output (MISO) 신호이므로 직접적인 시간 

영역 채널 추정이 어렵다. 따라서 주파수 영역에서 

다른 안테나의 간섭 신호를 제거한 후에 SISO 신

호를 만들어 채널 추정을 수행하는 것이 효율적이

다. SISO 신호를 만들 때 채널 변화에 대한 고려가 

필요하며 본 논문에서는 블라인드 채널예측 기반 

채널 추정 방식을 제안하였다. 그림 1에 제안된 채

널 추적 방식의 개념적인 블록도를 나타내었다.  채

널 추정 전에 주파수 영역에서 j번째 안테나의 

MISO 수신 신호 [ , ]jR l k 는 다른 안테나 간섭신호

를 제거함으로써 원하는 SISO로 변환된다. 그림 1

에 나타내었듯이 각 안테나의 신호를 복조하고 간

섭 신호를 제거할 때에 이전에 추정된 채널 값 

ˆ [ 1, ]ijH l k−  대신에 예측된 채널 값 [ 1, ]i jH l k−
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[ 3, ]ijH l k− [ 2, ]ijD l k− 2 [ 1, ]ijD l k−

[ 2, ]ijH l k−

[ 1, ]ijH l k− [ , ]ijH l k

Channel 
frequency 
response

Piecewise linear model

Time( )l

그림 2. 비선형 시변 채널에서 부분 선형 모델

를 사용한다. 일단 SISO 신호가 얻어지면 매 심벌

마다 역행렬 계산을 피하기 위하여 주파수 영역에

서 임시 채널 추정이 이루어진다. 시간영역 채널 추

정에서는 null 부반송파를 고려하면서 mean square 

error(MSE) 비용 함수가 최소가 되도록 채널 추정

이 수행된다. 

3.1 블라인드 채널 예측기 설계

본 논문에서는 채널 변화의 예측을 위하여 각 부

반송파 채널 응답에 부분 선형 모델을 적용하여 간

단한 블라인드 채널 예측기를 설계하였다. 그림 2는 

k-번째 부 반송파에 대한 시변 채널 주파수 응답에 

대한 예를 보여 주고 있다. 각 부반송파에 대한 채

널 주파수 응답 [ , ]ijH l k 는 시간에 따라서 비 선형적

으로 변한다. 그러나 두 심벌 동안의 짧은 구간 동

안 채널 응답 [ 1, ]ijH l k− 과 [ , ]ijH l k  는 서로 상관 관

계가 존재하며 (5) 식으로 나타낼 수 있다.

[ , ] [ 1, ] [ , ]ij ij ijH l k H l k D l k= − +        (5)

여기서 [ , ]ijD l k 는 i-번째 송신 안테나와 j-번째 수신 

안테나 사이에서 k-번째 부 반송파의 l-번째 심벌과 

(l-1)-번째 심벌 사이의 채널 주파수 응답의 차이를 

나타낸다. 그림 2에 부분 선형 모델 (piecewise 

linear model)이 적용되면 비선형 시변 채널 주파수 

응답 [ , ]ijH l k 가 짧은 구간 동안 선형 모델로 취급될 

수 있다. k번째 부 반송파의 채널 주파수 응답이 

인접한 M개의 OFDM 심벌 구간 동안 선형적으로 

변한다고 가정하자. M값은 채널 상태에 따라서 변

할 수 있다. 채널이 천천히 변하면 M값은 커질 수 

있고 채널이 빨리 변하는 환경에서는 작은 M 값을 

설정하는 것이 좋다.

본 논문에서는 이러한 부분 선형 모델을 적용하

면서  ≈ 라고 가정하였다. 따라서 

(5) 식으로부터  ≈ 이다. 

l-번째 심벌 시간에 
ˆ [ 1, ]ijH l k− 와 ˆ [ 1, ]ijD l k− 를 알고 

있다면 채널 예측 값은 (6) 식으로 나타낼 수 있다.

≡


       (6)

그림 2의 부분 선형 모델을 참조하면, 

  ≈       으로 나타낼 수 있

고   ≈       와 같이 표현할 

수 있으므로 ˆ [ 1, ]ijD l k− 는 이전의 채널 추정 값들을 이

용하여 구할 수 있다. 따라서 M개의 OFDM 심벌 동

안 채널 변화가 선형적인 경우 (6) 식은 이전 (M-1)

개의 채널 추정 값의 선형 조합으로 나타낼 수 있으

며 식 (7)과 같이 나타낼 수 있다.

1 1

1 1

ˆ[ , ] [ , ] ( [ , ] [ , ])
M M

ij m ij m ij ij
m m

H l k H l m k H l m k l m kω ω η
− −

= =

= ⋅ − = ⋅ − + −∑ ∑
  

(7)

여기서 mω 는 가중치를 나타낸다.  ≡
 

] [ , ]ijH l k− 이며 랜덤 채널 추정 에러를 나타내고 평균

은 0이며 분산은 
2
eσ 이다(4.2절 참조). 채널 예측 에

러를 ∆ ≡ 라고 정의하자. 가중

치 mω 는 다음 MSE 예측 비용 함수가 최소가 되도록 

정한다. 

≡ ∆     





 

   

(8)

M 심벌 동안 채널 응답이 선형임을 고려하면 

 ≈  이고 여기서 1 m≤

M< 이다. 따라서 

≃  

1
2

1

( [ 1, ] ( 1 ) [ , ] [ , ]) }
M

m ij ij ij
m

H l M k M m D l k l m kω η
−

=

− − + + − − + −∑
21 1

1 1

(1 ) [ 1, ] ( 1 ( 1 )) [ , ]
M M

m ij m ij
m m

H l M k M M m D l kω ω
− −

= =

⎧ ⎫= − − + + − − − −⎨ ⎬
⎩ ⎭

∑ ∑

1
2 2

1

 
M

e m
m

σ ω
−

=

⎛ ⎞+ ⎜ ⎟
⎝ ⎠
∑

                  (9)

[ , ]l kξ 이 최소값을 갖는 mω 를 구하기 위해서는 

[ , ] 0
m

l kξ
ω

∂
=

∂ 인 방정식을 풀어야 한다. 그러나 블라인
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드 채널 추정이므로 기본적으로 [ 1, ]ijH l M k− + , 

[ , ]ijD l k  및 
2

eσ 에 대한 정확한 정보가 없으며 따라

서 정확한 해를 구할 수 없다. 그러나 식 (9) 로부

터 

1

1

1 0
M

m
m

ω
−

=

− =∑ , 

1

1

0 1 ( 1 )
M

m
m

M M mω
−

=

= − − ⋅ − −∑ 인 조건에서 

(9)식 오른쪽 항의 첫번째 식이 0이 되므로 비용함

수 [ , ]l kξ  가 최소화 될 수 있음을 알 수 있다. 따

라서 위 조건에서
12 2

1
[ , ] M

e mm
l kξ σ ω−

=
= ∑ 임을 알 수 있

다. 
1

1
1M

mm
ω−

=
=∑ ,

1

1
( 1 ) 1M

mm
M m Mω−

=
− − = −∑ 의 2 개의 

조건을 만족하면서 예측 비용  ≡

 


가 최소가 되는 가중치 mω 를 구하였다. 본 

논문에서는 M=4, M=5, M=6인 경우에 대하여 수

치해석을 이용하여 각 가중치 mω 를 구하였고 (10) 

식에 나타내었다. (10) 식은 채널을 예측할 때 사용

하는 가중치이며 일반적인 채널에서 사용 가능하다.

         ≃


            ≃


1 2 3 46,  0.8,  0.5,  0.25,  M ω ω ω ω= = = = =  

   ≃
       (10)

본 논문에서 ˆ [ 1, ]ijH k− 와 ˆ [ 2, ]ijH k− 는 초기 채널 추

정을 위한 훈련신호(long 프리엠블)을 이용하여 구

할 수 있다고 가정하였다. Long 프리엠블 이후 첫

번째 채널 예측인 경우 수신기는 롱 프리엠블을 이

용하여 
ˆ [ 1, ]ijH k− 와 ˆ [ 2, ]ijH k− 의 정보를 가지고 있지만 

아직 ˆ [ 3, ]ijH k− ,…, ˆ [1 , ]ijH M k− 의 정보는 없다. 따라서 

초기 조건으로 
ˆ [ 2, ]ijH k−  = ˆ [ 3, ]ijH k− ,.., = ˆ [1 , ]ijH M k− 라

고 놓는다. 이전의 논문[2]에서는 long 프리엠블 신

호는 평균을 취하여 채널 추정 오차를 줄이는데 사

용하였지만 본 논문에서는 채널 변화를 고려하여 

채널 예측에 사용했다는 것에 주목할 필요가 있다. 

본 논문에서 제안한 블라인드 채널 예측기는 부분 

선형 모델을 사용하였기 때문에 비선형 변화에도 

적응이 가능하다. 

3.2 MISO 대 SISO 변환

앞에서 언급하였듯이 다른 송신 안테나의 간섭 

신호를 제거하여MISO수신 신호에서 SISO 신호로 

변환한 후에 채널 추정을 수행하는 것이 효율적이

다. [ , ]ijS l k 는 i-번째 송신 안테나와 j-번째 수신 안

테나 사이의 SISO 신호라고 정의하자. 즉, [ , ]ijS l k  

≡     라고 정

의된다. 임시적으로 추정된 SISO 신호는 식 (11)과 

같이 나타낼 수 있다.  

1,

[ , ] [ , ] [ , ] [ 1, ]
tN

ij j m mj
m m i

S l k R l k X l k H l k
= ≠

= − −∑% %
.

         [ , ] [ , ] [ , ]i ij ijX l k H l k N l k= +         (11)

여기서 오차항은 ≡ 
  ≠ 



 

′로 정의되며, ′ 는 ′ ≡ 
ˆ [ 1, ]ijH l k− − 로 정의되고, [ , ]iX l k%

는 이전 채널 응답 

ˆ [ 1, ]ijH l k− 를 이용하여 임시 복조된 데이터를 나타낸

다. (11) 식에서 편의를 위하여 [ , ] [ , ]i iX l k X l k= %
라고 

가정하였다. (11) 식에서 알 수 있듯이 안테나 개수가 

많을수록 채널 차가 클수록 오차 항이 더 커짐을 알 

수 있다. 더욱이 채널 변화가 빠른 환경에서 이전의 

채널 추정 값이 사용되면 더 이상 [ , ] [ , ]i iX l k X l k= %
를 

가정하기 어렵다. 이 경우에 (11) 식에서 잡음 항은 

크게 증가할 수 있다. 본 논문에서는 (11)에서 잡음 

항을 줄이기 위하여 그림 1의 블럭도에 보였듯이 다

른 안테나 신호를 제거할 때 뿐만 아니라 예비 복조 

시에도 예측 채널 값 [ , ]ijH l k 을 사용한다. [ , ]ijH l k 과 

[ , ]i jX l k 을 사용할 때 (11) 식은 (12)식으로 수정

하여 나타낼 수 있다.

1,

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ]
tN

ij j m mj
m m i

S l k R l k X l k H l k
= ≠

= − ∑%
.

          [ , ] [ , ] ' [ , ]i ij ijX l k H l k N l k= +       (12)

여기서 오차항′≡ 
  ≠ 



 

∆로 정의된다. (12) 식에서 편의성을 위해 

[ , ] [ , ]i iX l k X l k=  를 가정하였다. 채널 예측 오차가 

작을수록 임시 추정 SISO 신호의 정확도는 채널 

변화나 안테나 수에 작게 영향을 받는다. 

3.3 주파수 및 시간영역 결합 채널 추정

참고문헌 [4]과 [7]은 채널 추정을 위해서 매 

OFDM 심벌마다 역행렬 계산을 필요로 한다. 참고
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문헌 [7]에서 언급하였듯이 참고문헌 [5]에서 [ ]ii nQ

는 null 부 반송파가 존재하는 경우에 더 이상 단위

행렬이 아니다. 따라서 Li의 단순화된 방법[5]은 역

행렬 계산을 필요로 하지 않지만 null 부반송파가 

존재하는 실제적인 MIMO-OFDM에서 사용되기 어

렵다. 본 논문에서는 null 부반송파를 고려하면서 

매 OFDM 심벌마다 역행렬 계산이 필요 없는 주파

수 및 시간영역 결합 MMSE 방식을 제안하였다. 

제안된 방식은 매 OFDM 심벌마다 채널 추적

(tracking)시에 주파수 영역에서 간단한 채널 추정을 

먼저 수행함으로써 역행렬 계산이 필요 없도록 하

였다. 

(12) 식을 참조하고, null 부 반송파를 고려하면

서 주파수 영역에서 LS 방법에 의한 채널 추정은 

(13) 식과 같다. 

     [ , ] ( [ , ] / [ , ]) [ ]ij ij iY l k S l k X l k Z k= %

( [ , ] [ , ]) [ ]ij ijH l k V l k Z k= +         (13)

여기서 [ , ]ijV l k  는 랜덤 채널 추정 오차를 나타

내며 (14) 식으로 주어진다.

1,

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ] / [ , ]
tN

ij m ij j i
m m i

V l k X l k H l k W l k X l k
= ≠

⎛ ⎞
= Δ +⎜ ⎟
⎝ ⎠
∑

  

(14)

그리고 [ ]Z k 는 보호 대역에서 사용되는 null 부 

반송파의 패턴을 나타내기 위한 시불변 함수이며 

(15) 식과 같다.

[ ] 1, if 1 / 2  or / 2 1
0, if 0 or / 2 / 2 ,            

Z k k N g N g k N
k N g k N g

= ≤ ≤ − + < ≤ −⎧
⎨ = − ≤ ≤ +⎩   

(15)

여기서 k=0는 DC 성분을 나타내고 g는 보호 대역

에서 사용되는 null 반송파의 개수를 나타낸다. (14) 

식과 같이 SISO 신호를 만든 후 주파수 영역에서 

임시적으로 채널을 추정하는 것은 차후 시간 영역 

MMSE 채널 추정에서 역행렬 계산의 필요성을 없

애 준다는 것에 주목할 필요가 있다. 시간 영역 채

널 추정은 (14) 식 이후에 이루어지며 제안된 방식

은 (16) 식의 비용 함수를 최소화는 채널 응답을 

구하는 것이다. (16) 식은 null 부반송파를 고려하였

음에 주목할 필요가 있다.

     ≡ 
 



  
 


 

  

(16)

여기서 
ˆ [ , ]ijh l n 는 추정된 채널 임펄스 응답이며 (17) 

식의 해를 구함으로써 구할 수 있다. 




 
≡ 
 







 

 

  







    

(17)

여기서 ( )ℜ ∗ 과 ( )ℑ ∗ 는 실수부와 허수부를 나타내고 

0 00,1,....,n L= 를 나타낸다.  (17) 식을 풀면 (18) 식

과 같다.  

0
0

1

0 0

ˆ[ , ] [ , ] [ ] [ ] 0
LN

knkn
ij ij N N

k n
Y l k h l n W Z k Z k W

−
−

= =

⎛ ⎞
− =⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
∑ ∑

     

(18)

다음 식을 정의하자.

   ≡
 

  


           (19)

   ≡
 

  

 
     (20)

(18) 식은 (21) 식으로 나타낼 수 있다. 

0 1

0 0
0

ˆ [ , ] [ ] [ , ]
L

ij ij
n

h l n q n n y l n
−

=

− =∑
            (21)

1,..., ti N=  이고 0 00,1,...,n L= 이다. 식 (21)를 행

렬 형태로 나타내면 (22) 식과 같다. 

ˆ [ ] [ ]ij ijl l=Qh y                   (22)

여기서 Q 는 null 부반송파 정보 행렬이며 다음 식

과 같다.

0

0

0 0

[ 0 ] , [ 1] , . . . . . . . , [1 ]
[1] , [ 0 ] , . . . . . . . . . , [ 2 ]

. . . . . .
[ 1] , [ 2 ] , . . . . , [ 0 ]

q q q L
q q q L

q L q L q

− −⎛ ⎞
⎜ ⎟−⎜ ⎟=
⎜ ⎟
⎜ ⎟⎜ ⎟− −⎝ ⎠

Q

 (23)

  ≡ 


   (24)

≡ 


     (25)

여기서 ( ) T⋅ 는 트랜스포즈 행렬을 나타낸다. (25) 
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≡ { }2ˆ [ ] [ ]ij ijE l l−h h
식에서 최종적인 채널 추정 값은 (26) 식을 이용하

여 구할 수 있다.  

1ˆ [ ] [ ]i j i jl l−=h Q y         (26)

여기서 
1−Q 은 부 반송파의 개수 및 유무 형태에 

따라서 정해지는 시불변 행렬이므로 초기에 한번만 

계산하면 되며 미리 계산이 가능하고 메모리에 저

장 가능하다. 따라서 채널 추적시 매 심벌 마다 역

행렬을 계산할 필요가 없다. 따라서 제안된 방식은 

Li 방식[4]과 Minn 방식[7]에 비해서 계산량 감소

가 매우 크다.

Ⅳ. MSE 분석 및 복잡도 비교

4.1 MSE 분석

본 절에서는 제안된 채널 추정 방식의 MSE를 유

도하였다. (20) 식으로부터 (27) 식을 구할 수 있다. 

0 11

0 0
[ , ] ( [ , ] [ , ]) [ ]

LN
km kn

ij ij N ij N
k m

y l n h l m W V l k Z k W
−−

−

= =

= +∑ ∑

   

0 1

0
0

[ , ] [ ] [ , ],     0
L

ij ij
m

h l m q n m v l n n L
−

=

= − + ≤ ≤∑
 (27)

여기서 

1

0

[ , ] [ , ] [ ]
N

kn
ij ij N

k

v l n V l k Z k W
−

−

=

= ∑ 이다.  (27) 식을 행

렬 형태로 쓰면 (28) 식과 같다. 

[ ] [ ] [ ]ij ij ijl l l= +y Qh v            (28)

여기서 ≡    
 ,  (29)

≡    
    (30)

이다. (28) 식으로부터 수신 안테나 j에서 송신 안

테나 i에 대한 채널 임펄스 응답의 추정은 (31) 식

과 같다.

1 1ˆ [ ] [ ] [ ] [ ]ij ij ij ijl l l l− −= = +h Q y Q v h            (31)

채널 임펄스 응답의 MSE는 (32) 식으로 나타낼 

수 있다.

      { }1 1[ ] [ ]
H

ij ijE l l− −⎡ ⎤= ⎣ ⎦Q v Q v
  

{ }{ }1 1[ ] [ ] ( )H H
ij ijTrace E l l− −= Q v v Q    (32)

{ }[ ] [ ]H
ij ijE l lv v 의 각 요소 { }*

1 2[ , ] [ , ]ij ijE v l n v l n 는 (33) 

식으로 주어진다. 

{ } 1 1 2 2

1 2

1 1
* *

1 2 1 2
0 0

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ]
N N

n k n k
ij ij ij N ij N

k k
E v l n v l n E V l k W V l k W

− −
− +

= =

⎧ ⎫⎛ ⎞⎛ ⎞⎪ ⎪= ⎜ ⎟⎜ ⎟⎨ ⎬⎜ ⎟⎜ ⎟⎪ ⎪⎝ ⎠⎝ ⎠⎩ ⎭
∑ ∑

{ } 1 1 2 2

1 2

1
*

1 2 1 2
, 0

[ , ] [ , ] [ ] [ ]
N

n k n k
ij ij N

k k
E V l k V l k Z k Z k W

−
− +

=

= ∑
(33)

여기서 1 2 0, 1, 2,3,......,n n L= 이다. (14) 식을 (33) 식

에 대입하면 (33)식은 (34) 식으로 나타낼 수 있다. 

{ } 1 2

2 21 21, ( )* 2
1 2 2 2

0

[ , ]
[ , ] [ , ] [ ]

[ , ] [ , ]

tN
N

m m i n n kn
ij ij p N

k i i

X l k
E v l n v l n Z k W

X l k X l k
σσ

−
= ≠ − −

=

⎧ ⎫
⎪ ⎪= +⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

∑
∑

 

(34)

여기서 
 ≡∆   

  

 


 이다. 따라서 

constant modulus 변조인 경우 (34) 식은 (35)식으

로 나타낼 수 있다.

{ }
2

2
2[ ] [ ] ( 1)

[ , ]
H n

ij ij t p
i

E l l N
X l k
σσ

⎧ ⎫⎪ ⎪= − +⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

v v Q
  

(35)

Null 부반송파가 없는 경우 N=Q I 이므로 (36)

식과 같다.

20 1[ ] ( 1)t p
LMSE l N
N SNR

σ⎧ ⎫= − +⎨ ⎬
⎩ ⎭        (36) 

식 (36)으로부터 임의의SNR에서 채널 추정 오차

MSE[l]은 채널 예측 오차, 채널 응답 길이 및 송신 

안테나 수에 의존적 관계가 있다는 것을 알 수 있다.  

4.2 랜덤 변수 [ , ]ij l kη 의 평균과 분산

논의를 간단하게 하기 위해 [ , ]iX l k 에 BPSK가 
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Condition Method Complex multiplication

& division

Constant modulus 

with Nu = N

[1] 2
0 0 03 (2 ) 5 ( )NN L FFT Inv L L+ + + ×

[8] 2
0 / 2 0 04.5 2( ) 3 ( )NN L FFT Inv L L+ + + ×

Proposed 2
03 2( ) 5 NN L FFT+ +

Constant modulus 

with Nu ≠ N

[1] 2
0 0 03 (2 ) 5 (2 2 )u NN L FFT Inv L L+ + + ×

[8] 2
0 / 2 0 04.5 2( ) 3 ( )NN L FFT Inv L L+ + + ×

Proposed 2
03 2( ) 5u NN L FFT+ +

Non-constant 

modulus 

[1] 2
0 0 05 (2 ) 5 (2 2 )u NN L FFT Inv L L+ + + ×

[8] 2
0 / 2 0 06 2( ) 4 2 ( )u NN L FFT Inv L L+ + + ⋅ ×

Proposed 2
03 2( ) 5u NN L FFT+ +

표 1. 각 채널 방식의 필요한 계산량사용된다고 가정하면 [ [ , ]] 0iEX l k =  이다. [ , ]mX l k , 

[ , ]ijH l kΔ , [ , ]jW l k  및 [ , ]iX l k 는 서로 독립이다. 또

한 [ [ , ]] 0mE X l k = , [ [ , ]] 0iE X l k =  및 [ [ , ]] 0jE W l k =

이다. 따라서 [ [ , ] ] 0i jE V l k = 이며 [ , ]ijV l k 는 

(14) 식으로 주어진다. (31) 식으로부터 시간 영역

에서 채널 추정 에러는 
ˆ [ ] [ ]i j i jl l−h h 이고 평균

은 
1ˆ[ [ ] [ ]] [ [ ]]ij ij ijE l l E l−− =h h Q v 로 주어진다. 

[ [ , ]]ijE v l n =  
1
0

[ [ , ]] [ ]N
ijk

E V l k Z k−

=∑  
nk

NW − 0= 이므로 

1 [ [ ]] 0ijE l− =Q v 이다. 따라서 시간 영역에서 채널 추

정 에러의 평균은 0이다. 주파수 영역에서 채널 추

정은 시간 영역의 푸리에 변환이므로 주파수 영역

에서 채널 추정 에러의 평균 또한 0이다. 즉, 

ˆ[ [ , ]] [ [ , ] [ , ]] 0ij ij ijE l k E H l k H l kη = − =  이다. 

k-번째 부반송파에서 채널의 주파수 응답의 MSE

는 
2ˆ[( [ , ] [ , ]) ]ij ijE H l k H l k− 2

eσ= 으로 정의된다. 시간

영역에서 임펄스 응답에 대한 총 MSE는 (36) 식으

로 주어진 [ ]MSE l 이다. 시간영역에서 총 MSE는 

주파수 영역에서 총 MSE와 같다. 따라서 총 N개의 

부반송파가 있는 OFDM 시스템의 경우 

2 [ ] /e MSE l Nσ = 이다.  

4.3 복잡도 비교

계산의 복잡도는 훈련 신호에 의한 기본 채널 추

정 후 decision directed 모드에서 Li 방식, Minn 

방식 및 제안된 방식을 비교하였다. 2개의 송신 안

테나와 2개의 수신 안테나가 있고 N개의 반송파가 

있는 경우 각 채널 추정 방식에서 채널 추정에 필

요한 계산의 복잡도는 표1과 같다. Li의 단순화된 

방식은 역행렬 계산을 하지 않는다는 것을 제외하

면 Li의 원래 방법과 거의 동일하고 null 부반송파

가 사용될 경우 채널 추정 오차가 많기 때문에 비

교에서 제외하였다. 
1−Q 의 계산량은 

1−Q 가 시불변 

행렬이므로 미리 계산할 수 있기 때문에 계산량에 

포함시키지 않았다. FFT 연산은 사용 알고리즘에 

따라서 다르게 나타날 수 있다. 따라서 표1에서 

NFFT 은 크기가 N인 FFT 계산에 필요한 계산량을 

의미한다. 0 0( )Inv L L× 는 0 0L L×  행렬의 역행렬을 구

하는데 필요한 곱셈의 수를 나타낸다. uN 는 사용된 

부반송파의 개수를 나타낸다. uN N=  이면 null 부

반송파가 사용되지 않았다는 것을 나타낸다. Li 방

식은 참고문헌 [4] 의 (15)식과 (16)식을 참조하면 

채널 임펄스 응답을 구하는 데 필요한 곱셈의 수를 

쉽게 구할 수 있다. Minn 방식은 참고 문헌 [7]을 

참조하여 Li 방식과 유사한 방식으로 곱셈 계산량

을 구하였다. uN N= 이며 constant modulation이 

사용될 경우 참고 문헌[4]에서 [ ]ii lQ 는 단위행렬이

다. 따라서 이 경우에 Li 방식은 0 0(2 2 )Inv L L×  계산

량 대신에 0 0( )Inv L L× 의 계산량이 필요하다.  

표 1에서 보였듯이 Minn과 Li의 원래 방법은 매 

심벌마다 역행렬 계산을 수행해야 한다. 그러나 제

안된 방법은 채널 추적 시행 전에 역행렬 
1−Q 을 1

번만 계산하면 되기 때문에 매 OFDM 심벌마다 역

행렬 계산이 필요 없다. 뿐만 아니라 Li 방식은 행

렬 곱셈으로 인하여 곱셈의 계산량은 안테나 개수

의 제곱에 비례하지만 제안된 방식은 단순 비례한

다. 따라서 제안된 방법은 Minn이나 Li의 원래 방

법보다 훨씬 간단함을 알 수 있고 Li 원래 방식보

다 약 50% 이상 계산량을 줄일 수 있고 그 차이는 

안테나 개수가 증가할 수록 더욱 커질 것이다. 

Ⅴ. 성능 분석 

제안된 방식의 성능을 분석하기 위하여 컴퓨터 

시뮬레이션이 수행되었다. MIMO-OFDM 시스템에

서 시뮬레이션 복잡도를 고려하여 2개의 송신 안테
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그림 3-1. 채널 주파수 응답(image)의 추적
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그림 3-2. 채널 주파수 응답(real)의 추적
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그림 4. M 값에 따른 MSE 성능 비교

나와 2개의 수신 안테나를 선택하였다. FFT/IFFT 

크기는 128이며 총 128개의 부반송파가 있다. D.C. 

성분의 부 반송파는 사용되지 않으며 양쪽의 보호 

대역중 각각 10개와 9개의 부 반송파는  사용되지 

않는다. 즉, null 부 반송파는 20개이고 실제로 사

용되는 부 반송파의 개수는 108개이다. OFDM 심

벌 속도는 10 ksps이다. 1개 OFDM 심벌의 지속 

시간은 20usec의 cyclic prefix 시간을 포함하여 

100 usec이다.  채널의 길이는 Lo=18 (sample)이라

고 가정하였다. 부 반송파의 변조 방법은 QPSK이

다. 반송파 주파는 2.4 GHz를 사용한다. 무선 채널 

환경은 동일한 이득을 가지고 있는 2-ray Rayleigh 

페이딩 채널이며 각 ray는 6개의 다중 경로 tap을 

가지고 있다고 가정하였다. 각 신호 경로는 독립적

인 Rayleigh 페이딩을 겪는다고 가정하였다. 이 채

널의 rms 지연 확산은 1.82 usec이다. Rayleigh 페

이딩에 대한 컴퓨터 시뮬레이션은 참고문헌 [13]에 

공개된 프로그램을 이용하여 수행하였다. 본 시뮬레

이션에서 여러 가지 다른 채널 환경을 나타내기 위

하여 40Hz, 100 Hz 및 200Hz의 도플러 주파가 사

용되었다. 훈련 신호를 통하여 초기 채널 추정이 완

료되면 시스템은 데이터 전송모드로 들어간다. 데이

터 전송 모드에서는 20개의 연속적인 OFDM 심벌

이 전송되며 각 심벌마다 결정 귀환 방법을 사용하

여 채널 추정 및 추적이 이루어진다. MIMO-OFDM 

시스템의 성능은 100,000 OFDM 심벌 구간 동안에 

구한 MSE와 BER 성능으로 나타내었다. 각 알고리

즘의 공정한 비교를 위하여 채널 코딩은 사용하지 

않았다. 채널 응답의 변화를 추적하기 위하여 

Kominikakis가 제안한 칼만 필터 방법이 사용될 수

도 있다
[14]. 그러나 칼만 필터 방식은 칼만 이득 행

렬을 구하기 위하여 매 OFDM 심벌마다 역행렬을 

구해야 하며 이로 인하여 계산량이 매우 증가한다. 

따라서 본 논문에서는 각 부 반송파 별로 스칼라 

칼만 필터 방식[15]을 사용하는 채널 추정 방식과 

성능을 비교하였다. 

그림 3은 도플러 주파수 200 Hz이고 Eb/No=15dB 

인 경우에 H11
[l,10]의 100개의 OFDM 심벌 동안 채널 

주파수 응답의 변화와 채널 주파수 응답 추적을 나타

내었다. 그림 3에서 실선은 실제 채널 응답이며 점선

은 채널 응답의 추적을 나타내고 있다. 그림 3에서 

볼 수 있듯이 제안된 채널 추적 방식이 채널의 비선

형 변화를 잘 추적하고 있음을 알 수 있다. 각 알고

리즘에 대한 성능 결과는 그림 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10및 

11에 보였다. 그림 4는 Eb/No=25dB에 고정시키고 

M = 4, M = 5, M = 6으로 M의 변수를 변화시켜 

가면서 채널 추정의 MSE를 구한 결과이다. 여기서 

정규화된 도플러 주파수(fdTs)는 0에서 0.03까지 변화

시켰다. 그림 4에서 0.02d sf T < 인 경우에 M = 4일 

때 MSE 성능이 가장 나쁘게 나타난다. 그 이유는 식 

(10)으로부터 알 수 있듯이 M = 4일 때 채널 예측의 

비용 함수 값이 가장 높기 때문에 M=5이나 M=6 보
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그림 5. 각 채널 추정 방식의 정규화된 도플러 주파수에 따
른 MSE 성능
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그림 6. 도플러 주파수 40 Hz에서 MSE
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그림 7. 도플러 주파수 40 Hz에서 BER

다 잡음 레벨에 영향을 가장 많이 받는다. 그리고 결

정 귀환 방식의 채널 추적은 맨 처음 채널 추정이 채

널 추정기의 성능에 가장 중요한 영향을 미친다. 앞 

절에서 언급하였듯이 2 개의 훈련신호가 수신되었을 

때 채널 추정기는 단지 2개의 채널 응답 정보 

[ 1, ]ijH k− 와 [ 2, ]ijH k−  를 가지고 있을 뿐이고 

[ 3, ]ijH k− ,….., [1 , ]ijH M k−  은 [ 2, ]ijH k− 과 같다고 

놓았다. 따라서 데이터 전송 모드 맨 첫 번째 심벌 

동안 채널 예측 오차는 M=4일 때 
2[ , ] 1.8 el kξ σ∝ , 

M=5일 때 
2[ , ] el kξ σ∝ 이고 M=6일 때 

2[ , ] 0.68 el kξ σ∝

이다. 이러한 첫 번째 채널 예측 오차는 채널 추정 

및 추적에 계속적인 영향을 주기 때문에 M=4일 때 

성능이 가장 좋지 않다. M=5일 때와 M=6일 때의 채

널 예측 오차의 성능 차이는 M=4일 때와 M=5일 때 

채널 예측의 오차에 대한 성능차 보다 작다.  

M이 증가하면 채널 예측시 잡음 레벨에 대한 영

향은 감소하지만 채널의 비선형적 변화에 둔감해져

서 성능이 저하될 수 있다. 그림 4에서 fdTs > 

0.015조건일 때 M=6일 때 성능이 M=5일 때 성능

보다 더 나쁘다. 따라서 이하의 연구에서는 M=5로 

정하고 시뮬레이션을 수행하였다. M=5이고 OFDM 

심벌의 주기가 100usec라면 채널 응답의 선형 구간

은 500usec라고 가정된다. 그림 5는 Eb/N0=25dB이

고 M=5일 때 fdTs 의 함수로서 각 채널 추적 방식

의 MSE 성능을 보여준다. 그림 5에서 보면 제안된 

방식이 다른 방식에 비해서 fdTs가 증가할 때 MSE

가 천천히 증가하는 것을 알 수 있다. 반면 Li 방식

은 fdTs > 0.015조건에서 MSE가 급격히 증가하는 

것을 알 수 있다. 

그림 6,8 및 10은 도플러 주파수 40Hz, 100Hz

와 200 Hz에서 각 채널 추정 방식의 MSE를 나타

낸다. 그림 7, 9 와 11는 도플러 주파수 40Hz, 

100Hz와 200 Hz에서 각 채널 추정 방식의 BER 

성능 곡선을 나타낸다. BER 성능 곡선 그림에서 

다른 채널 추정 방식과 상대적인 성능 비교가 가능

하도록 이상적인 채널 추정인 경우의 BER 성능이 

제시되었다. ‘FDE’는 단순한 주파수 영역에서 채널 

추정을 나타낸다
[11]. 제안된 방식에서 채널을 예측하

지 않을 때 효과를 알아보기 위하여 ‘no prediction’ 

성능 곡선을 보였다. 즉, ‘no prediction’은 제안된 

방식에서 채널 예측 부분만 제외한 것이다. 만약  

‘no prediction’ 방법이 사용되면 현재의 채널 값 

[ , ]ijH l k  으로 이전 채널 응답 값 [ 1, ]ijH l k− 이 사

용된다. 이 경우에 채널 추정 오차는 [ , ]ijH l k -

ˆ [ 1, ]ijH l k− = [ , ]ijD l k  + [ , ]ij l kη 이다. 채널 예측이 사

용되면 채널 추정 오차는 [ , ]ijH l kΔ = [ , ]ijH l k -
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그림 8. 도플러 주파수 100 Hz에서 MSE
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그림 9. 도플러 주파수 100 Hz에서 BER 
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그림 10. 도플러 주파수 200 Hz에서 MSE
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그림 11. 도플러 주파수 200 Hz에서BER

[ , ]ijH l k 이다. ‘no prediction’ 방식에서 MSE는  

2ˆ[( [ , ] [ 1, ]) ] ij ijE H l k H l k− − ≃  [ [ , ]]ijVar D l k  + 
2
eσ 이

다. 채널 예측 방식에서 MSE는 (10) 식을 참조하

면 ∆ ≃이다.

따라서   
이 만족되면 항상 채

널 예측 방식이 ‘no prediction’ 방식보다 성능이 우

수하다. 낮은 도플러 주파수에서  ≃이

고 
2
eσ 은 Eb/N0에 역으로 비례하고 높은 Eb/N0환

경에서 
 ≃ 이다. 따라서 낮은 도플러 주파수 

환경에서 
2[ [ , ]] 0.5ij eVar D l k σ> 를 만족시키기 위해서

는 높은 Eb/N0이 요구된다. 그림 6에서 보였듯이 

40df Hz= 에서 ‘no prediction’ 방식이 채널 예측보

다 성능이 우수한 것은 앞에서 언급한 이유 때문으

로 보인다. 이러한 성능 차이는 Eb/N0이 증가할수

록 점점 좁혀짐을 확인할 수 있다. 도플러 주파수가 

40 Hz인 경우 Li의 방식과 제안된 방식은 큰 성능 

차이가 없다. 그러나 도플러 주파수가 증가할수록 

그 성능 차이가 더욱 커짐을 알 수 있다. 제안된 

채널 추적 방식은 100df Hz= 와 BER = 10-4에서 

Li의 원래 방식보다 약 Eb/N0에서 2.5 dB 성능 개

선을 보인다. 그림 11로부터 도플러 주파수가 200 

Hz인 경우 그 성능 차이는 더욱 커짐을 알 수 있

다. 그림 9와 11에서 볼 수 있듯이 도플러 주파수

가 200 Hz인 경우의 BER 성능이 도플러 주파수가 

100 Hz인 경우에 비해서 나쁘게 나타난다. 이는 도

플러 주파수가 높을수록 ICI(Inter sub-Carrier 

Interference)가 커지기 때문이다
[16].  

그림 6, 8, 10의 MSE 그래프에서 Eb/No 값이 

작은 경우 즉 잡음 레벨이 상대적으로 높은 경우 

Li의 채널 추정 방식은 매우 큰 MSE 오차를 보이

고 있다. 이러한 현상은 SNR이 작은 경우 복조된 

데이터에 오차가 많고 이 잘 못 복조된 데이터를 

이용하여 기준 신호의 역행렬을 계산하여 곱함으로

써 노이즈가 증폭되기 때문에 발생한다. 즉, 잘 못 

계산된 역행렬을 곱하여 줄 때 노이즈 레벨이 증폭

될 수 있고 큰 채널 추정 에러를 발생시킬 수 있다. 
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채널 추정 에러는 다음 채널 추정 에러로 전파됨으

로 매우 큰 MSE 값으로 발진을 일으킬 수 있다. 

그러나 제안된 방식은 항상 불변하는 역행렬 Q-1을 

곱하기 때문에 상대적으로 보다 작은 노이즈 증폭

을 일으키기 때문에 MSE에서 발진이 발생하지 않

는다.    

Ⅴ. 결  론

본 논문에서는 다중 채널 레이리 페이딩으로 인하

여 발생하는 시변 채널 환경에서 효율적으로 채널을 

추적할 수 있는 방식을 제안하였다. 제안된 방식은 

부분 선형 모델을 이용하여 채널을 예측하며 채널 예

측값을 이용하여 데이터를 복조하고 다른 안테나의 

간섭 신호를 제거함으로써 보다 정확한 SISO 신호를 

만든 후 채널을 추정한다. 본 논문에서는 복잡도 감

소를 위해서 매 OFDM 심벌 마다 역행렬 계산이 필

요 없는 주파수 영역과 시간 영역 결합 MMSE 채널 

추정 방식을 제안하였다. 제안된 방식은 MISO 신호

를 SISO 신호로 바꾸어 주파수 영역에서 임시 채널 

추정을 수행함으로써 다음 시간 영역에서 역행렬 계

산의 필요성을 제거하였다. 이로 인하여 제안된 방식

은 Li 원래 방식보다50% 이상의 계산량 감소가 기대

된다. 성능분석을 위한 시뮬레이션 결과는 도플러 주

파수 100Hz에서 BER = 10-
4일 때 Eb/N0 이득은 약 

2.5 dB 정도이다. 도플러 주파수가 200Hz로 증가하

면 도플러 주파수 100 Hz에서 얻었던 이득 보다 더 

큰 이득을 얻었다.
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