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6G多天线技术专题导读 金石  等热点专题

6G多天线技术专题导读

随着 5G 进入大规模商用化部署阶段，6G 在全球范围内

已成为科技竞争新焦点。2023 年，国际电信联盟定义了 6G

的 6 大场景和 15 项关键能力。在此需求驱动下，发展并增强

多天线技术是实现 6G 愿景目标的有效手段。多天线技术发

展至今，已从天线形态及拓扑设计、信道建模及测量、无线

传输理论与关键技术等多个方面取得了重要突破。当前阶段

多天线技术相关研究更注重近场通信、通感一体化等新应用

场景的开发，在超大规模多天线、智能超表面等新天线形态

下的扩展，以及利用人工智能 （AI） 等新技术进行传输优化

或变革性创新等。本期热点专题和专家论坛栏目以“6G 多

天线技术”为主题，邀请该领域的专家学者撰写了 10 篇文

章。这些文章介绍并分析了 6G 多天线技术的最新关键进展，

对存在问题和具体的解决方案进行了深入讨论。

《浅析基于 AI 的信道信息预测在 6G 中的应用》 探索了

AI 在 6G 通信系统信道信息预测的多种模型和策略，分析了

不同数据收集方法的影响，介绍了多种可能的模型监控方

式，通过仿真展示了 AI 在信道信息预测中的优势，同时讨

论了其所面临的挑战；《基于稀疏阵列的近场通信与感知方

法》 提出了利用稀疏阵列构造超大规模阵列以赋能近场通感

一体化的思路，介绍了稀疏阵列在远场和近场通信与感知中

的研究现状与关键难题，并对未来研究方向进行了展望；

《基于 ODDM 调制的 6G 通感一体化系统波形设计：基础、挑

战 和 未 来 方 向》 研 究 了 基 于 正 交 时 延 多 普 勒 分 集 复 用

（ODDM） 多载波调制的多用户通感一体化系统的波形设计

问题，提出了具有较低复杂度的求解算法；《面向下一代网

络的近场通信：理论、应用与挑战》 从电磁特性和波束特性

出发分析了近场传输特性，阐释了超大规模天线阵列、智能

超表面使能近场、无蜂窝近场和通信感知一体化等近场应用

场景，讨论了通信容量提升的潜力和信道估计的挑战；《面

向 6G 的超大规模阵列下近场波束方向图》 推导了超大规模

均匀线阵的近似近场场强表达，揭示了近场波束方向图中的

角度偏转现象，引入了回归距离这一度量并得到其表达；

《利用统计 CSI 的 DMA 辅助无线携能通信传输方法》 探明了

动态超表面天线 （DMA） 辅助无线携能系统信息解码用户

遍历速率的确定性等价式，提出了基于统计信道状态信息

（CSI） 的最大化遍历速率的无线传输方法；《室内热点场景

多频段 RIS 辅助 MIMO 通信信道测量与建模》 对 2.75 GHz 与

35 GHz 的 可 重 构 智 能 超 表 面 （RIS） 辅 助 多 输 入 多 输 出

（MIMO） 通信信道进行了室内热点场景信道测量，在两种

频率、多种传输模式下分别建立了路径损耗模型；《面向
DOI：10.12142/ZTETJ.202403001
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金石 章嘉懿 韩瑜

七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七
七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七

七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七
七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七七 专题策划人

01



中兴通讯技术
2024 年 6 月    第 30 卷第 3 期   Jun. 2024   Vol. 30  No. 3

6G多天线技术专题导读 金石  等热点专题

XL-MIMO 可视区域识别的非均匀空间采样》 讨论了非均匀

空间采样方案在超大规模多输入多输出 （XL-MIMO） 系统

用户可视区域识别中的应用，提出了一种有限样本下的非均

匀空间采样方案；《面向 6G 的信道状态信息压缩技术》 提出

基于 AI 的信道状态信息压缩技术方案，并全面思考了模型

训练、模型管理中的标准制定、实际应用等相关问题，分析

了不同问题的潜在解决方案；《U6G 超大规模 MIMO 技术》

调研了 U6G 超大规模 MIMO 系统的天线形态及信道特征，在

面临成本、开销、复杂度的挑战下提出了高效能 U6G 超大

规模 MIMO 无线传输的总体设计目标。

本期的作者来自知名企业、高校与科研机构，面向 6G

多天线技术，从核心挑战、传输理论、关键技术、新型应用

等方面介绍了最新的研究成果。希望本期的内容能为读者提

供有益的启示和参考，并在此对所有作者和审稿专家的大力

支持表示由衷的感谢！

策 划 人 简 介

金石，东南大学移动通信国家重点实验室教授、博士生导师，教

育部“长江学者奖励计划”特聘教授，国家自然科学基金杰出青

年科学基金获得者，国家“万人计划”科技创新领军人才；主要

研究方向为移动通信理论与关键技术、物联网理论与关键技术，

以及人工智能在无线通信中的应用等；研究成果获得省部级科学

技术一等奖5项；已发表论文700 余篇，获授权国际/国家发明专

利100余项，出版专著2部、教材1部。

章嘉懿，北京交通大学教授；主要研究领域为大规模MIMO基础

理论和关键技术；先后主持和参加基金项目10余项，获得3项科

研成果奖；已发表论文100余篇，授权国家发明专利10余项。

韩瑜，东南大学移动通信国家重点实验室副研究员；主要研究

领域为超大规模 MIMO 无线传输；主持和参加基金项目 5 项，

获得 2 项科研成果奖；已发表论文 70 余篇，授权国家发明专利

10 余项。
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摘要：深入探讨了基于AI的信道信息预测在6G通信系统中的应用，并从信道信息预测的信道模型、信道信息预测方案、数据收集方法、模型监

控技术、仿真验证结果，以及基于AI 的信道信息预测所面临的机会与挑战这6个维度展开分析。在信道信息预测方案的分析中，广泛探索了多

种信道信息预测策略；在数据收集方面，详细分析了不同参考信号传输类型及数据收集范围的影响；在模型监控方面，讨论了 3 种可能的监控

方式。此外，通过仿真验证，充分展示了基于AI的信道信息预测技术的有效性和优越性。

关键词：多输入多输出；信道信息预测；人工智能；模型监控；模型训练

Abstract: The application of AI-based channel information prediction in the 6G communication system is deeply discussed from the following 
six dimensions: the channel model of channel information prediction, the channel information prediction scheme, the data collection method, 
the model monitoring technology, validation results, and opportunities and challenges of AI-based channel information prediction. In the 
analysis of channel information prediction schemes, various channel information prediction strategies are widely explored; in the data collec⁃
tion section, the influence of different reference signal transmission types and data collection ranges is analyzed in detail; in the model moni⁃
toring, three possible monitoring methods are discussed. In addition, the effectiveness and superiority of AI-based channel information pre⁃
diction technology are presented through simulation verification.

Keywords: multi-input multi-output; channel information prediction; artificial intelligence; model monitoring; model training
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随着无线通信技术的飞速发展，特别是 6G 时代的来临，

业界对通信速率和传输网络可靠性的要求日益提高[1]。

与此同时，人工智能 （AI） 技术也在不断进步，其影响力已

渗透至各个领域，包括智能家居、自动驾驶汽车、医疗诊

断、金融投资等。在通信领域，AI 同样展现出了巨大的潜

力和价值。在未来的无线通信技术中，AI 技术的应用得到

了业界广泛的关注和研究[2-5]。AI 技术与无线通信技术相互

融合、相互促进将是一种趋势。

多天线技术[6]是提升无线通信系统传输速率的关键技术

之一。但要充分发挥多天线技术的优势，需要在发送端获得

准确的信道信息，其中信道信息包括信道状态信息 （CSI）、

信道矩阵、特征向量等。特别是在基于频分复用的系统中，

获取准确的信道信息成为了多天线技术的核心要点。然而，

无线通信中的信道常常受到多径效应、阴影衰落、多普勒频

移等多种因素的影响，是一种时变的信道。这给无线通信系

统的调度带来了挑战。为了应对这一挑战，一种有效的方法

是利用历史信道信息预测未来的信道信息。通过信道信息预

测，人们可以了解未来信道信息变化趋势，并且通信系统可

以根据预测的信道信息提前进行调度，以便在数据传输前做

出相应的调整和优化，从而确保数据传输的可靠性和效率，
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提高了网络性能、优化资源分配并确保服务质量。

传统的信道信息预测方法主要依赖于复杂的数学模型和

信号处理算法，但在面对高速移动、高密度部署和复杂多变

的通信环境时，这些信道信息预测方法的预测性能和鲁棒性

常受到限制。随着 6G 时代的到来，网络密度的增加、数据

速率的提升和传输时延的降低都对信道信息预测提出了更高

的要求。传统的信道信息预测方法在性能上难以满足要求，

而基于 AI 的信道信息预测技术[2]则能够利用大数据和深度学

习算法，自适应地学习和挖掘信道状态变化的内在规律，实

现更为准确和高效的信道信息预测。通过基于 AI 的信道信

息预测，6G 网络可以更加精准地预测信道信息的变化，从

而提前进行资源分配和传输策略调整，确保数据传输的高效

性和可靠性。

本文旨在详细探讨基于 AI 的信道信息预测在 6G 通信系

统中的应用，并从 6 个方面探讨 AI 在 6G 信道信息预测中的

应用：信道模型简述、信道信息预测方案分析、信道信息预

测的数据收集、信道信息预测的模型监控、信道信息预测的

仿真验证，以及基于 AI 的信道信息预测面临的机会与挑战。

1 信道模型介绍

在一个多输入多输出的无线通信系统中，信道信息预测

是关键技术之一。如图 1 所示，信道信息预测通常需要在测

量窗口获得 N 个历史信道信息{HH-N, H H-N+1,…,  HH-1}，并且通过

信道信息预测技术预测 M 个未来的信道信息{HH11, HH22,…,  HHM}。

这个过程可以表述为：

H1 ， H2，…， HM = f（（HN， H-N+1，……，， H-1））， （1）
其中，HHi 为信道信息，是 Nt×Nr×Nb 的复数矩阵，Nt、Nr、

Nb 分别表示接收天线数目、发送天线数目、子载波数目/时

域符号数。这里，当 i=-N,…,-1 时，HHi 表示历史信道信息，

一般在测量窗口中测量 M 个参考信号获得；当 i=1,…,M 时，

HHi表示预测的信道信息，它一般根据测量窗口的 N 个历史信

道信息预测获得。其中，f表示信道信息预测过程，可以为

基于人工智能的神经网络，也可以为维纳滤波或者卡尔曼滤

波等。

2 信道信息预测方案

2.1 信道信息预测的模型类型

信道信息预测是一项依赖于 N 个历史信道信息预测未来

M 个信道信息的任务，这些信道信息具有时间相关性，因此

循环神经网络[2]如循环神经网络 （RNN）、长短期记忆网络

（LSTM）、门控循环单元网络 （GRU）、Transformer 等可以用

于信道信息预测。

模型部署位置 （基站侧或终端侧） 会影响反馈的信道状

态信息内容、反馈开销、参考信号设计以及模型管理策略

等。基于部署位置的不同，信道信息预测模型可分为 3 种类

型：基站侧模型、终端侧模型以及双边模型。

1） 基站侧模型

此类模型部署于基站。基站发送参考信号，终端接收并

测量所述参考信号，从而获取并反馈历史信道信息给基站。

基站接收终端反馈的历史信道信息预测未来的信道信息。基

站通常有全局视野和强大的数据处理能力，可以运行复杂模

型以提高信道信息的预测精度。该模型需要量化反馈历史信

道信息，从而影响模型输入精度。此外，由于需要反馈大量

的历史信道信息，该模型对网络基础设施有较大的依赖，可

能导致延迟和带宽限制。

2）  终端侧模型

此类模型直接在终端运行。终端通过测量获得历史信道

信息后直接进行信道信息预测，无须反馈历史信道信息给基

站，这减少了反馈开销且保证了输入数据的高精度。然而，

终端的多样性和算力水平的差异可能导致模型复杂度和预测

精度有所不同。

3）  双边模型

该模型包括两部分：一部分部署于终端，另外一部分部

署于基站。终端进行低精度的信道信息预测，并将结果反馈

给基站。基站接收低精度信息并进行高精度恢复。这种方法

结合终端和基站的优势，但要求基站和终端均支持 AI，且

终端侧模型的多样性对基站侧模型的泛化能力提出了挑战。

表 1 总结了上述 3 种模型的优缺点，以便更直观地比较

和选择适合的模型类型。

2.2 模型输入数据的形式分析

信道信息预测模型的输入主要包括 3 种形式：原始信道

信息、信道信息对应的特征向量、信道信息对应的码本。

1）  原始信道信息

这种方式直接采用信道测量的原始数据进行预测，完整图1 信道信息预测示意图

预测

测量窗 预测窗

H-N H-N+1 H-1
…… H1 H2 HM

……
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保留了信道信息。其显著优势在于信息全面，有利于预测精

度的提升。然而，原始信道信息的数据维度通常较大，可能

导致模型训练的复杂度和计算成本、存储成本显著增加。考

虑到反馈原始信道信息的开销巨大，这种方式更适合用于终

端侧模型。

2）  信道信息对应的特征向量

此方式通过提取信道信息的特征向量，将高维的原始数

据转化为低维的特征向量作为模型输入，例如，在频域上一

个子带 （通常包含数十个子载波） 对应一个特征向量。这种

方法有效降低了数据维度，减少了计算复杂度。然而，特征

提取过程中可能伴随部分信道特征信息的损失，进而对信道

信息预测精度产生一定影响。由于反馈特征向量的开销也不

容忽视，这种方式同样更适合终端侧模型。如果要用于基站

侧模型，则需要进一步研究高效反馈特征向量的方法。

3）  信道信息对应的码本

此方式将信道信息或者信道信息对应的特征向量编码为

离散的码本形式，有利于信道信息的反馈。其优势在于显著

降低了数据的存储和传输资源开销。然而，码本表示不可避

免地会引入量化误差，对预测精度造成一定影响。由于反馈

开销得到了有效降低，这种方式可以灵活应用于基站侧模型

或双边模型。

表 2 对上述模型输入方式进行了总结。

2.3 模型输入和输出分析

模型输入和输出的大小主要基于预测需求及数据集的特

性。输入的信道信息个数越多，模型便能捕获到更多有用信

息，进而提高预测精度。然而，随着输入数据量的增长，模

型的计算复杂度和训练时长也会相应攀升。输出信道信息的

数量则受到模型预测能力、不同时隙信道间的相关性、预测

时间范围及预测步长等多重因素影响。在实际操作中，需结

合具体需求和数据集特性，确定合适的输入输出规模。

当预测信道信息个数 M 大于 1 时，通常存在两种预测方

式：直接预测与迭代预测。

1）  直接预测

直接预测法通过模型一次性输出 M 个预测信道信息，比

如使用 N 个历史信道信息{HH-N, HH-N++1,…, HH-1}直接预测得到 M

个预测信道信息{HH1, HH2,…,HHM}。此方法简单直观，能迅速获

取多个预测结果。然而，由于输出维度较大，模型的复杂度

会随着 M 的增加而线性上升。

2）  迭代预测

迭代预测法则采用逐步推进的方式。首先，利用 N 个历

史信道信息{HH-N, HH-N++1,…, HH-1}预测第 1 个信道信息 HH1；随后，

将 HH1 加入历史信息集合，用更新后的集合{HH-N++1,…, HH-1 ,HH1}

预测第 2 个信道信息 HH2；以此类推，直至完成所有 M 个信道

信息的预测。这种方法的优势在于能利用先前的预测结果优

化后续预测，可提高预测精度。模型的复杂度主要取决于输

入大小，与输出信道信息个数 M 无关。然而，迭代过程可能

导致误差累积，尤其在长期预测中，误差可能逐渐放大。

因此，在选择预测方案时，需综合考虑具体需求、数据

特性及模型复杂度等因素。对于短期预测或高精度要求的场

景，直接预测法可能更为合适；而对于长期预测或精度要求

相对较低的情况，迭代预测法则不失为一个可考虑的选择。

3 信道信息预测的数据收集

数据收集在模型训练过程中扮演着至关重要的角色，

对模型的性能、泛化能力产生重要影响。在机器学习和人

工智能领域，高质量的数据集是训练出高效、可靠模型的

▼表1 3种信道信息预测的模型优缺点总结

模型位置

算力水平

输入的信道信息精度

信道信息预测精度

反馈开销大小

标准影响

基站侧模型

基站

高，可以实现高性能的预测模型

低

低

高

可实现标准透明

终端侧模型

终端

低，一般实现简单低性能的预测模型

高

高

低

可能对参考信号配置和模型监控有影响

双边模型

基站和终端

终端侧低、基站侧高

高

中

低

可能对参考信号配置和模型监控、CSI反馈等有影响

CSI：信道状态信息

▼表 2 3种输入数据形式的优缺点总结

输入形式

适用的模型类型

模型复杂度

模型输入的数据
精度

数据存储开销

信道信息预测精度

反馈开销

原始信道信息HH

终端侧模型

高

高

大

高

极高

HH对应的特征向量

终端侧模型

中

中

中

中

高

HH对应的码本

基站侧模型和
双边模型

中

低

小

低

低
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基石。数据收集的数量和质量直接

决定模型训练的效果。更多的数据

可以提供更多的特征和模式信息，

这使得模型能够更好地学习数据的

内在规律和关联。同时，数据的多

样性也是至关重要的，它能够增强

模型的泛化能力，使其在面对新数

据时能够做出更准确的预测。数据

收集的精准性对于模型训练同样具

有重要意义。精准的数据集可确保

模型学习到的是与目标任务紧密相

关的特征，从而避免引入无关噪声

或偏差。这有助于提升模型的性

能，使其在特定任务上达到更高的

准确率。

3.1 参考信号的设计

为了积累足够多且质量高的信道信息预测数据集，基站

需要在特定时间段内发送参考信号。通常，根据时域特性的

不同，参考信号被划分为 3 类：周期参考信号、半持续参考

信号以及非周期参考信号。其中，周期参考信号每隔固定时

隙 T 发送一次；半持续参考信号同样每隔 T 时隙发送，但仅

限于激活和去激活期间；非周期参考信号则通过物理层信令

触发后进行发送，可以是单次触发单次发送，也可以是按照

标准规定次数发送。

为获得丰富多样的样本，我们需要在一段足够长的时间

里，收集不同时间和位置的信道信息。设定一个起始时隙，

每 N+M 个连续周期上的参考信号组成一组数据。其中，前 N

个参考信号位于测量窗口，用于捕获历史信道信息；随后的

M 个参考信号位于预测窗口，在训练数据中用于获取标签，

而在模型推理时，这部分预测窗口的参考信号无须传输。

参考信号的传输方式有两种可能的模式[7]。第一种如图

2 （a） 所示，第 N 组参考信号的测量窗口与预测窗口完全不

重叠。这种方式在收集模型推理所需数据时，能有效减少导

频的开销，但在收集训练数据时，由于需要收集标签数据，

因此并不能节省参考信号的开销。第 2 种方式如图 2 （b） 所

示，第 N+1 组参考信号的测量窗口与第 N 组参考信号的预测

窗口存在部分重叠。由于这种方式的参考信号会持续发送，

因此无法在收集模型推理数据时节省导频开销。然而，在收

集训练数据时，这种重叠方式能够有效减少参考信号的

开销。

在选择传输方式时，需根据实际应用场景和需求进行权

衡，以达到最佳的数据收集效率和模型性能。

3.2 数据收集的范围

基于 AI 的信道信息预测，用于信道信息预测的模型存

在不同的应用范围，包括适用于整个小区范围的通用模型和

特定于单一小区的专用模型。这两类模型有各自的优势与不

足。通用模型因其良好的泛化能力，可以广泛用于不同小区

的用户。为训练此类模型，数据收集者需收集涵盖多个小区

的数据集，因此通常需要较大的数据集，模型构建也相对复

杂。然而，其显著优势在于，当用户在不同小区间切换时，

无须切换模型，这极大提升了模型使用的便捷性，比较适合

终端侧模型。相对地，小区专用模型则专为特定小区用户设

计。在训练此类模型时，数据收集者仅需收集该小区的数据

集，因此所需数据量较小，模型构建也更为简单。然而，当

用户在小区间切换时，必须同时切换模型，这在一定程度上

增加了小区切换的复杂性。如果模型推理在终端侧，则在用

户进行小区切换时，需要从基站下载模型。我们将通用模型

和专用模型特点在表 3 中做了总结。

综上所述，选择使用通用模型还是专用模型，需根据实

际应用场景和需求进行权衡。

4 信道信息预测的模型监控

4.1 模型监控的意义

由于用户在移动过程中可能存在的阴影衰落、阻挡物体

改变、离基站的距离改变等因素，无线信道会随时间发送而

图2 两种参考信号的传输方式示意图

（a） 测量窗和预测窗没有重叠

（b） 测量窗和预测窗有重叠

Nth测量 Nth预测 （N+1）th测量 （N+1）th预测

时隙

Nth测量 Nth预测

（N+1）th测量 （N+1）th预测

时隙
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变化。这种变化可能导致先前性能良好的模型在适应新的信

道环境时性能下降。也就是说，一个模型在某一时刻可能表

现优异，但随着时间推移和无线信道的改变，其推理性能有

可能逐渐减弱。因此，我们需要设计一套机制来实时监控模

型的性能。一旦发现模型性能下滑，我们可以迅速采取行

动，切换到更合适的模型或传统的信道信息预测方法。这样

的性能监控流程与模型监控方法对于确保通信质量和效率至

关重要。通过监控，我们能够及时发现模型存在的问题以及

性能下降的趋势，从而采取相应的措施进行调整和优化，避

免通信故障和性能下降对用户体验造成不利影响。

4.2 模型监控的方法

一般来说，基站侧的模型监控比较简单，只需要终端反

馈一些模型性能参数就可以实现。而终端侧的模型则稍微复

杂一些，主要包括 3 种可能的监控方法。

1）  基站侧进行监控

在该方法中，终端将预测的信道信息和预测窗测量的标

签信道信息发送给基站。基站利用这些信道信息计算模型性

能参数，并据此判定现有模型是否有效。随后，基站将判决

结果发送给终端，用于终端的模型选择/切换等。此方法的优

点在于基站具有全局视野，能够更准确地评估模型性能；缺

点是需要消耗额外的通信资源来传输信道信息和判决结果。

2）  终端侧进行监控

在此方法中，终端获取预测的信道信息和预测窗测量的

标签信道信息，并计算网络性能特征以判定模型的有效性。

这种方法无须与基站通信，减少了通信资源开销。然而，终

端可能受限于其计算能力和存储空间，对模型性能的评估可

能不够准确。一般来说，在主流的无线通信协议中，一般都

是基站具有主导权，以避免一些恶意终端的恶意操作行为。

这种监控方法容易造成终端不受基站控制的情况。

3）  终端和基站共同监控

在该方法中，终端同样计算模型性能参数，但自己不决

定模型的性能好坏，而是将模型性能参数反馈给基站。基站

根据接收的模型性能参数判定模型的有效性，并将判决结果

发送给终端。这种方式结合了前两种方法的优点，既利用了

基站的全局视野，又减少了不必要的通信资源开销。

综上所述，每种监控方法都有其独特的优缺点。终端厂

商比较倾向于终端侧监控方法，而基站厂商则更倾向于基站

自主可控的方案。在 6G 的研究中，需要根据标准影响、产

业链等因素全盘研究和充分讨论。

5 信道信息预测的仿真

在前面的章节中，我们详细探讨了基于 AI 的信道信息

预测所涉及的模型类型、用于模型训练或监控的数据收集、

模型监控方案等关键环节。在本节中，我们将从仿真的视角

出发，验证基于 AI 的信道信息预测的性能优势。

在众多模型中，LSTM[2]作为一种特殊的 RNN，因其引

入了门控机制和记忆单元，成功解决了传统 RNN 在处理长

序列时遇到的梯度消失和爆炸问题。在信道信息预测中，

LSTM 模型能够精准捕捉信道信息的时序依赖关系，进而实

现对未来信道状态的预测。与此同时，Transformer 模型在捕

捉全局依赖关系和并行计算方面展现出显著优势。它通过自

注意力机制学习信道信息之间的关联，从而实现对未来信道

信息的预测。然而，相对于 LSTM 模型，基于 Transformer 的

模型在参数数量和计算复杂度上较高，因此要求基站或终端

具备更强的计算能力。

鉴于此，本仿真实验主要聚焦于 LSTM 网络，并采用了

简单的两层网络结构。作为对比基线，我们采用了大多数公

司在 3GPP RAN1 中使用的方案[3-4, 8-11]，即仅使用最近一个历

史时隙的信道信息作为预测的信道信息。通过仿真对比，我

们可以更直观地展示基于 AI 的信道信息预测的性能优势，

并为实际应用提供有力支持。

5.1 仿真条件介绍

我们进行了一系列仿真，从不同的角度来验证基于 AI

的 信 道 信 息 预 测 的 性 能。 在 仿 真 中 ， 我 们 收 集 了 3GPP 

38.901[11]中密级城区宏基站的信道数据。发送天线配置为 32

天线 （8,8,2,1,1,2,8），接收天线为 4 根 （1,2,2,1,1,1,2）。带宽

为 10 MHz （52 个物理资源块），载波间距为 15 kHz，100%

室外用户，且移动速度为 30 km/h，参考信号的周期为 5 ms。

AI 模型相关的参数见表 5 所示。

5.2 仿真结果

在表 6 中，我们用 4 个历史信道信息预测未来 1 个预测

▼表3 通用模型和专用模型的特点比较

模型作用域

小区通用模型

小区专用模型

泛化能力

强

弱

使用范围

不同小区用户

单一小区用户

数据集范围

不同小区的数据集

单一小区的数据集

模型复杂度

一般较高

一般较低

模型类型

终端侧模型

基站侧模型
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信道信息。其中，预测的信道信息距离最后一个历史信道信

息的时间为 P，模型的输入为原始信道信息矩阵 HH，模型的

输出为预测的信道信息矩阵 HH’。

在表 7 中，我们用 10 个历史信道信息预测 1 个预测信道

信息。其中，预测信道信息距离最后一个历史信道信息的时

间为 P，模型的输入为原始信道信息矩阵 HH，模型的输出为

预测信道信息矩阵 HH’。

在表 8 中，我们用 10 个历史信道信息预测 1 个预测信道

信息。其中，预测信道信息距离最后一个历史信道信息的时

间为 P，模型的输入为原始信道信息对应的特征向量 VV，模

型的输出为预测信道信息对应的特征向量 VV’。

5.3 仿真结果总结

从表 6 和表 7 可以看出，测量窗口为 10 的信道信息预测

性能远好于测量窗口为 4 的信道信息预测性能，即更多的历

史信道信息的输入，有利于提高信道信息预测的性能。

从表 7 和表 8 可以看出，对于都是测量窗口为 10 的信道

信息预测，输入数据为原始信道信息矩阵的性能远好于输入

数据为特征向量的性能。这主要是因为，对原始信道矩阵做

特征值分解可能会丢失一部分信道特征，这可能导致不同时

隙的信道信息的相关性会相应减小。

6 机会和挑战

基于人工智能的信道信息预测技术为无线通信领域带来

了前所未有的机会。

首先，AI 技术具有强大的学习和分析能力，能够深入

挖掘信道信息的内在规律和变化趋势。通过对历史数据的训

练和学习，AI 模型能够提高信道信息预测精度，实现对未

来信道信息的准确预判。这有助于通信系统提前做出适应性

调度，优化资源配置，提高传输效率。

其次，基于 AI 的信道信息预测技术可以实现个性化服

务。不同用户、不同场景下的信道特性可能存在差异，AI

模型可以通过学习不同用户的通信习惯和环境特点，为不同

用户提供更加精准的信道预测服务。这有助于提升用户体

验，满足多样化的通信需求。

最后，随着 5G、6G 等新一代通信技术的不断发展，信

道信息预测技术将成为实现高速、低时延、大连接等目标的

关键技术之一。基于 AI 的信道信息预测技术可以与其他通

信技术相结合，比如基于 AI 的信道信息压缩和信道信息预

测相融合的技术、基于 AI 的历史位置预测用户的位置信息，

并将位置信息生成信道信息的技术等，共同推动无线通信系

统的性能提升和创新应用。

然而，基于人工智能的信道信息预测技术也面临着一些

挑战。

首先，数据的质量和数量对 AI 模型的性能至关重要。

在实际应用中，获取大量高质量的信道信息数据往往是一项

▼表5 信道信息预测模型的训练相关参数

参数

模型

参数类型

模型输入数据形式

模型输入大小

模型输出大小

训练数据集

验证数据集

测试数据集

Batch大小

优化器

损失函数

性能指标

取值

LSTM

实数

原始信道信息或特征向量

T1×2×Nt×Nr×Nb

其中，T1为测量窗大小

T2×2×Nt×Nr×Nb

其中，T2=1为预测窗大小

80 000

5 000

5 000

200

Adam

MSE

SGCS和NMSE［8］

LSTM：长短期记忆网络
MSE：均方误差

NMSE：归一化均方误差
SGCS：平方余弦相似度

▼表6 测量窗口为4且输入和输出为信道矩阵的仿真结果

SGCS

AI（SGCS）

Legacy（SGCS）

AI（NMSE）

Legacy（NMSE）

P=5 ms

0.956 9

0.799 9

-9.080

-3.726

P=10 ms

0.814 9

0.749

-3.891

-2.752

P=15 ms

0.774 8

0.728 8

-3.086

-2.489

P=20 ms

0.748 1

0.718 2

-2.715

-2.343

AI：人工智能
NMSE：归一化均方误差

SGCS：平方余弦相似度

▼表7 测量窗口为10 且输入和输出为信道矩阵的仿真结果

SGCS

AI（SGCS）

Legacy（SGCS）

AI（NMSE）

Legacy（NMSE）

P=5 ms

0.991 5

0.799 2

-14.76

-3.512

P=10 ms

0.918 4

0.749 4

-7.017

-2.769

P=15 ms

0.820 0

0.731 0

-3.935

-2.579

P=20 ms

0.792 7

0.720 4

-3.516

-2.386

AI：人工智能
NMSE：归一化均方误差

SGCS：平方余弦相似度

▼表 8 测量窗口为 10 且输入和输出为特征向量的仿真结果

SGCS

AI（SGCS）

Legacy（SGCS）

AI（NMSE）

Legacy（NMSE）

P=5 ms

0.844 4

0.799 3

-5.088

-3.521

P=10 ms

0.767 6

0.749 4

-3.833

-2.773

P=15 ms

0.746 0

0.731 0

-3.536

-2.581

P=20 ms

0.732 9

0.720 4

-3.355

-2.387

AI：人工智能
NMSE：归一化均方误差

SGCS：平方余弦相似度
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艰巨的任务。数据的缺失、噪声和不平衡等问题都可能影响

模型的训练效果和预测精度。

其次，模型的复杂度和计算量也需要考虑。为了获得更

好的预测性能，AI 模型通常有较高的复杂度，这可能导致

计算资源的消耗增加。如何在保证预测精度的同时降低模型

的复杂度和计算量，是一个需要解决的技术难题。

最后，无线信道环境的复杂性和动态性也给信道信息预

测带来了挑战。信道环境可能受到多种因素的影响，如多径

效应、干扰、移动性等。这些因素可能导致信道信息的快速

变化，使得预测变得更加困难。因此，如何设计能够适应复

杂多变环境的 AI 预测模型，是另一个需要面对的挑战。

综上所述，基于 AI 的信道信息预测技术既带来了不错

的技术机会，也面临着诸多挑战。通过不断的研究和创新，

我们可以克服这些困难，充分发挥 AI 在信道信息预测中的

潜力，为无线通信系统的性能提升和创新应用做出贡献。

7 结束语

本文中，我们深入剖析了基于 AI 的信道预测在 6G 中的

应用，并从信道模型、预测方案、数据收集、模型监控、仿

真验证等多个维度进行了全面探讨。我们探索了多种预测策

略，分析了不同数据收集方法的影响，并讨论了多种模型监

控方式。通过仿真验证，我们充分展示了 AI 在信道信息预

测中的优势。这一系列研究为 6G 中信道信息预测的应用奠

定了坚实基础。
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摘要：超大规模阵列的应用可以显著增加传输距离和提高频谱效率，克服路径损耗，从而为通信领域带来新的发展机遇。在超大规模阵列中用

户往往处于辐射近场区域，因此通信系统需要采用更为精准的球面波模型。然而，超大规模阵列面临硬件成本和能耗高以及信号处理算法复杂

等问题。为解决该问题，提出利用稀疏阵列构造超大规模阵列，赋能近场通感一体化。分别对稀疏阵列在远场和近场通信与感知中的关键问题

进行了深入分析，阐述了现有稀疏阵列应用的挑战，并提出未来稀疏阵列的研究方向。

关键词：稀疏阵列；超大规模阵列；近场通信；近场感知

Abstract: The application of extremely large-scale array can significantly increase transmission distance and enhance spectral efficiency, over⁃
coming path loss and thus bringing new development opportunities to communications. With users potentially located in the near-field region 
of the base station equipped with an extremely large-scale array, a more accurate spherical wave model needs to be adopted. However, ex⁃
tremely large-scale array faces challenges such as high hardware costs, energy consumption, and complex signal processing algorithms. To ad⁃
dress this issue, the sparse array is used to construct extremely large-scale array, enabling integrated sensing and communication. An in-
depth analysis of the key issues of sparse arrays in both far-field and near-field communication and sensing is conducted. The challenges of 
existing sparse array applications are discussed, and then future research directions for sparse arrays are presented.

Keywords: sparse array; extremely large-scale array; near-field communication; near-field sensing

引 用 格 式 ： 周 聪 , 成 洪 樯 , 游 昌 盛 . 基 于 稀 疏 阵 列 的 近 场 通 信 与 感 知 方 法 [J]. 中 兴 通 讯 技 术 , 2024, 30(3): 10-14. DOI: 10.12142/
ZTETJ.202403003
Citation： ZHOU C, CHENG H Q, YOU C S. Sparse array enabled communications and sensing for extremely large-scale array [J]. ZTE technol⁃
ogy journal, 2024, 30(3): 10-14. DOI: 10.12142/ZTETJ.202403003

随着 5G 的成功商业化，学术界和工业界的目光聚焦在

6G 的功能性探索。一方面，为了进一步提供更可靠更

高速率的通信服务，6G 需要更大的带宽，因此毫米波和太

赫兹频段成为未来移动通信系统的关键备选频段[1-2]；另一

方面，网络感知已被国际电信联盟列举为 6G 的典型场景，

这意味着定位和活动识别等应用在 6G 中将得到支持，大大

释放了移动通信网络的性能。以上两点均促使多天线技术向

着超大规模阵列演进，以提供更高的天线增益来对抗毫米波

和太赫兹频段的路径损耗，以及更高的感知分辨率以提升

6G 网络的感知精度[3]。另外，超大规模阵列的引入促使通信

范式发生根本性的改变，使得传统的远场平面波假设不再成

立，信道建模需要更为精确的近场球面波模型。在近场中，

超大规模阵列导出的波束具有聚焦特性，提供了新的距离自

由度，使得通信中传统的空分多址演进为位分多址[4]。传统

远场感知只能估计用户的角度，而近场则可以感知用户的位

置，从而提升了感知的维度。

然而，基于传统稠密阵列的超大规模阵列也面临诸多挑基金项目：国家重点研发计划青年科学家项目（2023YFB2905100）
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战。一方面，稠密阵列的天线和射频链路的数量众多，不可

避免地导致了单基站的硬件成本和能量消耗的大幅提升，这

对于 6G 移动网络的部署是不可接受的。另一方面，由于超

大规模阵列信道矩阵的高维度，球面波参数的估计面临计算

量巨大的挑战。

一种有前景的解决方案是在超大规模阵列的背景下使用

稀疏阵列替代稠密阵列[5]。一般来说，稀疏阵列包括稀疏均

匀线性阵列、互质阵列、嵌套阵列和最小冗余阵列。其中，

稀疏均匀线性阵列是天线间距大于半载波波长的均匀线性阵

列，而互质阵列由两个具有不同间距且间距互质的均匀线性

子阵交叉组成。嵌套阵列是由两个均匀线性子阵前后嵌套组

成。一般来说第一级嵌套子阵天线互耦性高，而最小冗余阵

列是基于阵元位置差最小冗余的准则进行设计的，需要通过

穷举或优化手段或者相应阵列构型，没有系统化设计方法。

因此，本文对稀疏阵列的探讨主要聚焦于稀疏均匀线性阵列

和互质阵列。稀疏阵列有着诸多好处，在相同天线数的情况

下，由于更大的孔径，稀疏阵列能够提高比稠密阵列更多的

感知和通信自由度。另外，相同孔径的前提下，稀疏阵列的

天线数和射频链路的数量远远小于稠密阵列，降低了硬件成

本和功耗。因此，在天线技术向着超大规模阵列的演进过程

中，稀疏阵列将作为 6G 通感一体需求背景下的关键备选

技术。

1 稀疏阵列远场通感场景

1.1 远场通信

稀疏阵列在远场区域的多个方向上存在栅瓣问题，导致

多用户通信系统中用户间干扰严重。在多天线技术朝着超大

规模阵列演进之前，阵列的天线数一般较少，阵列的波束宽

度大，栅瓣在整个空间中占据很大比例，致使用户间干扰发

生概率大。因此，远场条件下，稀疏阵列的研究主要聚焦于

提升感知自由度，尤其是实现同时估计数量比天线数多的用

户的到达角，这对于密集阵列来说是难以实现的。

WANG H. Z.[6]等首先详细讨论了稀疏均匀线性阵列在远

场的波束图与栅瓣的分布，证明了当用户密集分布时，稀疏

均匀线性阵列的多用户和速率有可能超过同等天线数的稠密

阵列。这是因为当用户在小空间角区域内密集分布时，用户

间互相位于彼此的主瓣，避免了栅瓣的干扰。而主瓣波束宽

度与孔径成反比，在相同天线数的条件下，稀疏均匀线性阵

列远小于稠密阵列，使得稀疏阵列下用户间干扰减缓。这为

稀疏阵列在未来 6G 高密度用户分布的场景提供了潜在应用

的可能。然而，当用户分布相互分散时，由于严重的用户间

干扰，稀疏均匀线性阵列的性能将极具下降。我们将在近场

部分指出，由于近场波束聚焦效应，稀疏阵列的栅瓣区域将

大大减少，这缓解了多用户通信系统的用户间干扰。

1.2 远场感知

互质阵列的远场感知方法大致分为基于子阵列分解的

波达角估计方法和基于虚拟子阵列的波达角估计方法。基

于子阵列分解的波达角估计方法要求分别对两个均匀子阵

列进行波达角估计。传统的超分辨波达角估计算法主要有

多重信号分类 （MUSIC） 算法和旋转不变子空间 （ESPRIT）

算法，它们都是基于特征结构的子空间算法，对于传统阵

列，要求阵列间距小于半波长，以避免出现角度模糊问题。

由于互质阵两个子阵的间距均大于半波长，因此对单个子

阵列采用传统的超分辨的波达角估计算法时，会出现多余

旁瓣。文献[7]指出，在两个稀疏均匀子阵列分别获得的波

达角方向估计结果中，由于子阵列间距互质的特性，有且

仅有一个相同或者相近的谱峰，即为真实的互质阵列波达

角方向估计结果。单用户估计结果如图 1 （a） 所示。然

而，在这种方法中，互质数组被分解为两个子数组进行独

立计算，虽然易于实现，但是该类算法只利用了子阵列接

收信号的自相关信息，并没有利用不同子阵列的互相关信

息，因此可识别的信源数受限于阵元数较少的子阵列的阵

元数，导致感知自由度的减小。该类方法在分辨率和计算

复杂度方面优于传统采用均匀阵列的波达角方向估计算法，

实现方法简单、易操作，适用于目标数量有限且对估计精

确度要求较高的应用场景。

接着，P. PAL 等在文献[8]中提出了一种基于虚拟子阵

的波达角估计方法。该方法通过对接收信号的协方差矩阵进

行向量化和数据重构，生成一个虚拟阵列接收到的单快拍信

号，其虚拟阵列的孔径和阵元数量远远大于实际阵列，因此

具有比实际阵列更高的自由度。多用户估计结果如图 1 （b）

所示。由于生成的虚拟信号是高度相关的，因此需要对信号

进行空间平滑处理。然而，空间平滑技术会导致连续自由度

减半，从而显著降低阵列的检测性能。在平滑过程中，该方

法忽略了虚拟阵列中的非连续部分，未充分利用其信息。为

了解决这一问题，文献[9]采用了阵列插值的方法来构建虚

拟均匀线性阵列，以充分利用非均匀虚拟阵列中的所有虚拟

传感器。这种方法提高了互质阵列的自由度。此外，基于虚

拟阵列信号稀疏重建的方法能够综合利用互质阵列的不同部

分，不仅完整利用了互质阵列的全部自由度，还能提高波达

角估计的精度。
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2 稀疏阵列近场通感场景

2.1 近场通信

与远场不同的是，近场的波束聚焦效应使得稀疏阵列在

近场通信中的应用更近一步。ZHOU C. 等在文献[10]中详细

分析了近场下稀疏均匀线性阵列的波束图，指出其主瓣与栅

瓣的波束宽度和深度，如图 2 （a） 所示。值得注意的是，

稀疏均匀的栅瓣在近场下仍有聚焦效应，是主瓣在对应栅瓣

方向的等效复制。因此，与远场相比，栅瓣区域更小，用户

位于互相栅瓣的概率低，这使得稀疏阵列在近场通信中的应

用成为可能。为了进一步抑制栅瓣的强度，文献[10]还提出

一种基于互质阵列的拓展互质阵列，即多个子互质阵列的周

期延拓，并给出了所设计的拓展互质阵列的栅瓣分布，及其

波束宽度、深度和强度。这种拓展互质阵列在稀疏度相同的

前提下，可以将均匀稀疏阵列的栅瓣强度降低 3 dB，但是会

引入额外的栅瓣，这是由两个子阵列及其共有天线元素所产

生，其波束图如图 2 （b） 所示。通过理论分析，在用户全

空间均匀分布时，两种稀疏阵列的用户间干扰均得到不同程

度的缓解。而在一些极端条件下，如用户密集分布，用户同

向分布等条件下，两种稀疏阵列的多用户通信和速率的表现

均远优于稠密阵列，这是因为两种稀疏阵列的主瓣宽度和深

度均明显小于相同天线数的稠密阵列。在图 3 中，我们对比

了太赫兹条件下用户密集分布时稀疏线性均匀阵列与稠密均

匀阵列性能。仿真参数具体包括：载波频率为 300 GHz，用

户数为 3，用户分布距离区间为[20,30] m，角度区间为[-2o,

2o]，天线个数为 257，稀疏线性均匀阵列的稀疏度为 3，噪

声功率为-70 dBm。从图 3 可知，由于更窄的主瓣，稀疏线

性均匀阵列的用户间干扰小，和速率显著高于同等条件下的

稠密均匀阵列。

图1 两种远场感知算法示意图

（a）子阵列分解的波达角估计方法 （b）基于虚拟子阵列的波达角估计方法

图 2 近场稀疏阵列波束图

（a）稀疏均匀线性阵列

（b）扩展互质阵列
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进一步地，考虑到少量天线的稀疏阵列即有巨大孔径而

不利于现实基站实际部署的事实，文献[5]提出了基于多子

阵列设计的稀疏阵列以降低稀疏阵列的相对孔径。研究结果

表明，基于多子阵列设计的稀疏阵列的距离估计的克拉美劳

界小于稠密阵列，意味着其感知精度更高。另外，从通信自

由度的角度来看，由于更大的孔径，基于多子阵列设计的稀

疏阵列的虚拟独立数据流的个数要显著高于稠密阵列。这些

都意味稀疏阵列在 6G 通感一体的背景下有着广泛的应用

前景。

2.2 近场感知

对于均匀阵列，空间信源定位的基本理论和算法已有很

多研究成果。文献[7]证明了信号子空间与噪声子空间在近

场域的正交性仍然成立，将远场的 MUSIC 算法推广至近场，

提出了信源参数估计中的二维 MUSIC 算法。该方法精度高

但是需要对二维全局空域进行搜索，因此计算量巨大。为

此，文献[11]改进了传统的 MUSIC 算法，提出了降维 MUSIC

算法，可以在没有二维谱峰搜索的情况下实现波达角估计，

实现角度和距离估计的一对一匹配。此外，将定位问题分解

为单独的波达角和距离估计问题，可以显著降低搜索复杂

度。然而，源的波达角和范围不能直接分离。为了解决这个

问题，文献[12]利用阵列的对称性，只提取接收信号协方差

矩阵的副对角线元素，将波达角和距离估计问题解耦，并通

过多个一维网格搜索解决定位问题。虽然易于实现，但是该

类算法只利用了协方差的副对角线元素，因此可识别的信源

数只有阵元数量的一半。文献[13]通过构造一种对称子阵列

结构，通过将均匀线性阵列划分为两个对称的子阵列，将远

场 ESPRIT 算法推广到近场。另外，文献[14]提出一种基于二

阶统计量的近场信源定位算法，避免了谱峰搜索，但仍需多

次矩阵分解操作。然而，以上文献都基于 LoS 信道的假设，

有关近场 NLOS 环境的信源定位问题仍是难点。

相比于均匀阵列信源定位，互质阵在不增加阵列天线数

量的情况下，可以估计更多的信源位置。但是有效利用互质

阵列的虚拟孔径需要采用复杂的信号处理算法，如基于压缩

感知和协方差矩阵重建算法等。这些算法通常计算复杂度较

高，特别是在处理大规模数据时。目前，互质阵的近场信源

定位研究正处于起步阶段，相关的研究较少。文献[15]对互

质阵列接收到的数据进行预处理，建立只包含角度参数的离

网格模型，通过迭代方法得到入射信号的到达方向估计，之

后通过固定估计的角度，构建了距离参数离网格模型，通过

迭代方法得到距离估计。但是由于没有将整个接收信号协方

差矩阵解耦，因此无法利用虚拟子阵列所提供的高自由度。

如何解耦整个协方差矩阵的波达角和距离，而不只是提取一

部分元素，成为近场互质阵信源定位亟待解决的问题。

3 稀疏阵列未来工作展望

尽管稀疏阵列在近场中面对稠密阵列在通信和感知上都

有着显著优势，但其仍存在诸多问题亟待解决。首先，稀疏

阵列与稠密阵列对比的基础是相同天线数的情况，相同孔径

的条件下，稀疏阵列的优势只集中于能耗和硬件成本。其

次，当前针对稀疏阵列的设计在通信和感知两方面是割裂

的，通信追求栅瓣的抑制，感知则寻求阵列的自由度最大化

以同时估计更多的用户。最后，当前针对稀疏阵列的通信与

感知主要集中于窄带通信系统，而移动通信的宽带系统中存

在诸多窄带系统没有的问题，如波束斜视等现象。因此，基

于以上分析，我们给出几点未来稀疏阵列的研究方向：

1） 探究稀疏阵列在宽带系统中的波束斜视现象，考虑

宽带系统中由于波束斜视而导致的不同子载波生成栅瓣的分

布，设计新的宽带近场通信系统的波束管理方法。

2） 考虑到超大规模阵列的高维度，传统的信道估计方

法复杂度过高，波束训练成为一种高效的信道信息获取方

法。如何利用稀疏阵列的感知能力进一步降低波束训练的开

销，如先通过稀疏阵列的高分辨率感知获取用户准确的角度

估计，再通过少量的导频符号估计近场的距离，以此重构近

场用户的角度和距离参数。

3） 近场信源定位算法需要进行多维空域搜索，计算复

杂度高，并且搜索粒度也会直接影响估计精度，限制了其在

实际中的运用。因此，在近场中设计低复杂度、参数自动匹

配和超高分辨率的信源定位方法尤为重要。

图3 稀疏线性均匀阵列与稠密均匀阵列性能对比
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4） 打破固定阵列结构设计，实时调整优化阵列构型

（如可移动天线），折中考虑通信栅瓣抑制和感知自由度，设

计通感一体化阵列结构与信号处理算法，最大程度地提升无

线通信资源的利用率。

4 结束语

稀疏阵列采用较少的天线数形成大孔径天线阵列将助力

6G 近场通信与感知的发展，从而有效降低基站侧的硬件成

本和能耗。在本文中，我们详细阐述了稀疏阵列的基本概

念，及其在远近场中的应用，分析了现有稀疏阵列在通信和

感知中的研究进展，并对未来近场稀疏阵列的研究方向进行

展望。本文的研究将助力超大规模阵列的演进，推动稀疏阵

列在近场通信中的应用，为实现 6G 通感的愿景提供技术

支撑。
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摘要：提出一种基于时延多普勒（DD）域正交脉冲的正交时延多普勒分集复用（ODDM）调制，可实现DD域精细时间和频率分辨率上的正交

性。详细介绍了ODDM调制技术在未来通感一体化网络的波形设计应用前景，以及ODDM基础理论与特点，并对当前DD域调制方法进行了调

研和比较。最后提出ODDM面临的关键挑战以及未来在通感一体化波形设计方面的潜在方向。本研究可为面向未来大规模天线阵列高速移动场

景下的通感一体化波形设计提供思路。

关键词：通感一体化；正交时延多普勒分集复用；波形设计

Abstract: Orthogonal delay-Doppler modulation (ODDM) modulation based on delay-Doppler (DD) domain orthogonal pulses has been pro⁃
posed, achieving orthogonality in the DD domain with fine time and frequency resolution. The prospects of ODDM modulation technology in 
the future ISAC networks’ waveform design are elaborated. The fundamental theory and characteristics of ODDM are introduced, and the 
research and comparison of current DD domain modulation methods are presented. Finally, the key challenges faced by ODDM and poten⁃
tial directions for future waveform design in integrated sensing and communication (ISAC) systems are prospected. This study can be a refer⁃
ence for the future waveform design in ISAC systems for large-scale antenna arrays in high-speed mobile scenarios in the future.

Keywords: integrated sensing and communication; orthogonal delay-Doppler division multiplexing; waveform design
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随着 5G 无线网络在传输速度、时延和连接规模方面取

得的巨大突破，众多学者已经开始研究和开发 6G 无

线网络的可能性。与前几代无线网络相比，6G 预计将会实

现更多细分的场景，比如沉浸式通信、泛在连接、AI 通信

一体化等，如图 1 所示。这些场景对未来的 6G 网络提出了

极低时延、超高可靠性和超大带宽的要求[1-2]。为满足上述

多维极致性能的需求，未来的 6G 技术需要将传统的定位、

成像等无线感知功能深度融合于无线传输，催生了通信感知

一体化 （简称：通感一体化） 技术。国际电信联盟 （ITU）

于 2023 年 6 月在 《IMT 面向 2030 及未来发展的框架和总体目

标建议书》 中也将通感一体化作为 6G 网络的六大典型应用

场景之一[3]，如图 1 所示。通感一体化技术通过软硬件资源

基金项目：国家重点研发计划项目 （2021YFA1000500、2023YFB2904800）；
国家自然科学基金项目（62331023、62101492、62394292、U20A20158）；中
国博士后基金面上项目 （2023M733125）；国家资助博士后研究人员计划项目

（GZC20232344）；浙江省自然科学基金项目（LR22F010002）
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共享或者信息共享同时实现通信与感

知功能的协同，从而有效提升硬件效

率、频谱效率等[4]。

为满足通感一体化技术在未来

6G 网络中低轨道卫星、无人机、车

联网等高速移动场景对传输速率、可

靠性等方面的极致需求，需要减少移

动场景下信道的时变特性造成的码间

干扰。随着未来网络终端的移动增

加，信道快速时变特性导致传统正交

频分复用 （OFDM） 多载波调制技术

优势趋于消散。在这种高速移动环境

下，如果继续使用 OFDM 技术，势必

会需要更复杂的均衡和更多的信道开

销。在高速移动的场景中，不同路径

上传输的信号会受到多次多普勒频移

和时延的影响，导致严重的性能损

失[5]。因此，为满足未来网络的需

求，亟需要设计开发新的波形。

近年来，时延多普勒 （DD） 域

调制方案通过在 DD 域而不是传统的

时间频率 （TF） 域调制信息，为高

移动场景提供了有潜力的调制方式，

其中正交时频空间 （OTFS） 调制[6]最

广为人知。DD 调制能够将时变的 TF

信道转化为 DD 二维准时不变信道，

因此对于高移动场景具有更强的鲁棒

性，如图 2 所示。然而，OTFS 发射波形仍然是基于 TF 域上

的正交脉冲，本质上其实是一种预编码的 OFDM[1]。在 OTFS

中，假设的理想脉冲必须具有双正交的抗信道时延和多普勒

的鲁棒性，遗憾的是，这样的理想脉冲在实际中不存在[7]。

同时目前流行的 OTFS 研究中广泛采用的矩阵原型脉冲仍然

是一种 TF 域的正交脉冲，因此是非理想的，实际过程中面

临着挑战，比如高带外泄露发射 （OOBE） 和严重的码间干

扰 。 基 于 此 ， 最 新 提 出 的 正 交 时 延 多 普 勒 分 集 复 用

（ODDM） 能够避免 OTFS 的不足，通过引入一串平方根奈奎

斯特脉冲，设计新的多载波调制波形[8-10]。ODDM 多载波调

制方式实现了调制信号与等效 DD 信道的完美耦合，满足 DD

平面的正交性，能够为未来通感一体化应用所需的波形提供

巨大潜力。基于此，很容易将 ODDM 与通感一体化技术结合

起来，基于 ODDM 的优点为未来通感一体化网络的新场景提

供全覆盖、高可靠、高精度的关键技术，助力人类走向“万

物智能”的全新时代，如图 3 所示。

然而，基于 ODDM 多载波调制的研究目前处于初级阶

段，利用 ODDM 调制进行通感一体化波形，在高速移动场景

下实现高精度、高可靠的通信感知过程仍然面临诸多技术挑

战。本文通过对 ODDM 基本概念进行通俗易懂的概述，将重

点介绍了 ODDM 调制在通感一体化系统的潜在应用场景，并

对相关的挑战和潜在解决方案进行讨论。

1 ODDM多载波调制基本原理

1.1 传播信道模型

对于一个线性时变 （LTV） 信道的无线系统来说，给定

信号x(t)的载波频率为 fc，假设

有 P 条路径组成，则接收的信号为：

图1 未来6G网络的应用场景

图2 时间频率（TF）域到时延多普勒（DD）域的转换

55G G 三大典型应用场景三大典型应用场景
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y ( t ) = ∑
p = 1

P

hp ( t )x ( t - τp ( t ) )
， （1）

其中 hp ( t ) = ap ( t )e-j2πfcτp ( t) 为第 p 条路径的增益，ap和 τp ( t ) 为

第 p 条路径的是时变衰减和延时。则此时线性时变的信道脉

冲响应 （CIR） 为：

h (τ，t ) = ∑
p = 1

P

hp ( t ) δ (τ - τp ( t ) )
。 （2）

在信道静止期间，当时延漂移的 τp ( t ) 的时间变化可以

忽略不计，而 ap ( t ) 的时变由多普勒频偏 υp引起的，此时有

τp ( t ) = τp 和 hp ( t ) = hpej2πfc υp，此时线性时变信道的 DD 域表

示为：

h (τ，υ ) = ∑
p = 1

P

hp δ ( )τ - τp δ (υ - υp )
。 （3）

进一步地，在相干时间内，当 υp 引起的信道时变可以

进一步忽略时，此时就变成了熟悉的线性时不变 （LTI）

信道。

LTV 信道在高移动性场景中引起众多的关注，由于多普

勒效应，LTV 信道会产生频率偏移，从而产生频谱稀疏性。

由于多径传播和多普勒效应的共同存在，高移动场景下的

LTV 信道存在时间和频率的双重选择特性。

1.2 ODDM调制

本节将首先介绍 ODDM 调制基本概念及其调制数字序

列，然后介绍 ODDM 调制波形。假设 TF 和 DD 网格分别为

Π = {m͂T,n͂ 1
T } 和 Γ = {m T

M ,n 1
NT }，

可以看出，DD 平面实际上也是一个

TF 平面，但是 DD 平面具有和时延和

多普勒分辨率相对应的精细网络。

DD 平面上的频率分辨率表明我们实

际上需要一个多载波调制和 DD 平面

正 交 脉 冲 。 对 于 该 DD 平 面 Γ 
T
M ×

1
NT = 1

MN << 1，违反了海森堡测不

准原理，因此无法实现。OTFS 调制

解 决 这 一 困 难 的 方 法 是 首 先 通 过

ISFFT 将信号从 DD 平面映射到 TF 平

面，然后使用传统的 TF 平面 OFDM

对其进行调制。 然而，TF 平面矩形

脉冲不满足双正交鲁棒性条件，实际

的脉冲会导致性能下降。因此，更好

的办法是直接设计 DD 平面的多载波调制，而不将信号映射

到 TF 平面，下面介绍 DD 平面的多载波调制 ODDM。在多普

勒调制中，每个多载波符号是周期符号的一个周期，其中符

号周期为子载波间距的倒数，即信号平面的频率分辨率，因

此子载波之间可以实现正交。对于 DD 平面，其精细网格意

味着符号周期长于符号间隔，这意味着可行的 DD 平面多载

波调制是一种交错多频调制 （SMT），其中连续的多载波符

号是交错的。事实上，允许多载波符号交错能够在不违反海

森堡不确定原理的情况下实现 DD 平面的正交脉冲。

对 于 m = 0,⋯,M - 1 和 n = 0,⋯,N - 1 的 DD 平 面 Γ =
{m T

M ,n 1
NT }，有MN个信息符号调制成 M 个多载波符号，其

中每个多载波符号有 N 个子载波。由于子载波间距为 1/NT，

因此符号周期为NT。同时，这些NT长的多载波符号之间有

一个与延迟分辨率相对应的短间隔T/M，这就形成了一个交

错的信号结构。此时，无循环前缀的 ODDM 多载波调制方

式为：

x ( t ) = ∑
m = 0

M - 1 ∑
n = -N2

N
2 - 1

X [ ]m，n gtx( t - m T
M ) ej2π n

NT ( )t - m T
M

， （4）
其中，gtx ( t ) = ∑

n = 0

N - 1
a ( t - nT ) 为发射脉冲，a ( t ) 是一个时间长

为 2QT/M 的实值平方根奈奎斯特脉冲并且满足 ∫-∞
+∞

|| a ( t )
2

=

图3 基于正交时延多普勒分集复用（ODDM）调制的通感一体化技术的应用场景

感知交互

测速测距
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1
N，所以可以得到 ∫-∞

+∞
||u ( t )
2

= 1。通

过证明可以得出，在这样脉冲整形情

况下，调制后的传输信号一个 DD 平

面的正交脉冲，从而避免发生传输信

号的码间干扰 （ISI） 和载波间干扰

（ICI）。其调制过程和调制后的波形

分别如图 4 和图 5 表示。

通 过 使 用 传 输 脉 冲 串 gtx ( t )，
ODDM 将 M 个符号以T/M的间隔交错

排列，其中子载波间隔为 1/NT的 N

个子载波传播 M 次。图 4 展示了时延

多普勒正交脉冲的独特结构。可以看

出，对于足够大的 M >> 2Q，gtx ( t )
中的任意两个相邻脉冲都会变得相距

很远从而分开。因此，ODDM 将 TF

平面的时间分辨率和频率分辨率分别

提高 M 倍和 N 倍，以消除 TF 平面的

时间分辨率和 DD 平面之间的分辨率

不匹配。然后，将 DD 域信号以二维

均匀分布的方式调制到 TF 平面上，

实现与 DD 平面精细分辨率的正交。

因此，ODDM 调制信号能够域 DD 信

道实现完美耦合。同时，可以看到每

个脉冲在 TF 平面所占的面积不小于

1，从而不会违反海森堡不确定原理，具有可实现性。

对于接收端，其接收的信号y ( t ) 表示为：

y ( t ) = ∑
p = 1

P

hp x ( )t - τp ej2πυp ( t - τp ) + z ( t ) =

∑
p = 1

P ∑
m = 0

M - 1∑
n = 0

N - 1
hp X [m，n] gtx( )t - ( )m + lp T

M

e
j2π ( )n + kp

NT ( )t - ( )m + lp T
M e

j2π kp( )m - lp
MN + z ( t ) ， （5）

其中，lp = τpM/T，kp = υpNT，z ( t ) 是对应的白噪声。

由于波形gtx ( t ) 是正交的，因此接收信道通过匹配滤波，

对接收信号进行离散化。得到对应的信号为：

Y (m，n) = ∑
p = 1

P

hp X͂ [ ]m͂，n͂ e
j2π kp ( t - lp )

MN + z [m，n]
， （6）

其 中 n͂ = [n - kp ]
N
。 当 m͂ = m - lp ≥ 0， X͂ [ m͂,n͂] = X [ m͂,n͂]；

当 m͂ = m - lp < 0 时，有 X͂ [ m͂,n͂] = e-j2π n͂
N X [ m͂,n͂]。下面我们

将推导 ODDM 系统的输入输出关系。

假设等效信道的最大时延和多普勒分别为 (L - 1) TM 和

K 1
NT，则这 P 条路径可以排列在 (2K + 1) × L的 DD 域信道

矩阵 Θ。其中，Θ 的每一行和每一列分别对应多普勒和时延

指 数 。 例 如 ， 假 设 k̂ = k - K - 1， 则 Θ 的 一 个 非 零 元 素

θ ( k̂ + K + 1,l)等于第 p 条路径的增益，对应的时延和多普勒

分别为 l TM 和K 1
NT。因此，矩阵 Θ 的非零元素的个数等于

信道的路径总数 P。

在接收端，对接收信号采用匹配滤波器处理，在忽略噪

声的情况下，可以得出 ODDM 的输入输出关系如下：

y = Hx， （7）
其中，DD 域信道矩阵H如下：

图4 正交时延多普勒分集复用（ODDM）的调制过程

图5 正交时延多普勒分集复用（ODDM）调制后的信号波形示意图
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并 且 ， H m

l = ∑
k̂ = -K

K

θ ( )k̂ + K + 1 e
j2π k̂ ( )m - l

MN C k̂， D =

diag{1,e-j 2π
N ,⋯,e-j 2π(N - 1)

N }，且 CC 是N × N的循环置换矩阵。由

于信道矩阵H是稀疏的，因此可以采用一些压缩感知进行信

道估计，在此基础上进行通感一体化波形设计。

2 ODDM调制波形在通感一体化系统的潜在应用

2.1 毫米波通信

由于频谱资源的稀缺，未来的频谱资源将拓展到毫米波

频段，以便为未来的无线网络提供高速的通信服务。在中低

速情况下，提高载波频率后多普勒偏移效应也会变得更加严

重。虽然可以通过增加子载波间隔来减轻由此产生的 ICI，

但是对应的时域符号持续时间会缩短，同时需要插入相应的

循环前缀来防止 ISI 会带来巨大的导频开销。ODDM 波形能

够尽量减少 ICI 与 ISI，在高速通信场景具有很强的抗干扰性

质，因此能够运用于毫米波通感一体化系统中 .

2.2 智能反射面

智能反射面辅助的通感一体化系统能够通过调控电磁波

的相位实现，利用智能反射面可以提升空间分辨率、感知分

辨率、定位精度、通信质量，且具有低功耗、大口径、易于

部署等优势。采用智能反射面调控技术、星座整形、概率整

形等方法，调整随机数据的分布，从而能够对智能反射面辅

助的通感一体化的 ODDM 波形进行设计，最小化模糊函数的

旁瓣的期望高度，并降低高旁瓣出现的概率，提升通感一体

整体性能。将智能反射面应用到 ODDM 调制波形设计，能够

大幅提升感知性能和通信质量。

2.3 空天地一体化网络

空天地一体化网络提供了一种基于卫星、无人机或者高

空平台和地面基站等整体的网络，可使未来移动网络提供全

球覆盖和更高的可靠性通信服务。由于卫星、无人机等通常

移动速度较快，造成的高多普勒偏差对空中接口设计提出了

新的挑战。由于 ODDM 调制能够有效处理多普勒频移带来的

性能损失，因此在空天地一体化网络中具有重要潜力。此外

由于卫星和无人机的计算能力有限，ODDM 的低旁瓣特性和

信道稀疏特性至关重要，能够使得 ODDM 在空天地一体化网

络实现性能和计算复杂度的平衡。.

3 未来面临的挑战和解决方案

作为一种新型波形，ODDM 调制带来的机遇同时也面临

着一些挑战。本章将介绍 ODDM 调制波形在通感一体化系统

面临的相关挑战和潜在的解决方案。

3.1 联合信道估计和信号检测

在高度移动的环境中，信道参数即使在短时间内也会产

生剧烈变化。ODDM 调制的通感一体化系统需要准确地估计

信道信息并进行高可靠检测。由于 ODDM 中的 DD 域信道的

稀疏性，在 DD 域获取信道信息比在 TF 域获取信息更加方

便，对应的训练开销也较低。ODDM 相比于 OTFS 和 OFDM

来说能实现更高可靠性的通信性能[11]，如图 5 所示。

（a）不同移动速度

图 6 不同调制方式的性能比较

BER：误码率
ODDM：正交时延多普勒分集复用

OFDM：正交频分复用
OTFS：正交时频空间

（b）不同子载波数量
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尽管目前有众多学者提出了很多算法对稀疏信道进行估

计，但是目前的算法针对高速移动场景信道快速变化的情况

计算复杂度高，无法实时确定的进行信道估计。解决该问题

的一个可行的方案就是采用有记忆的消息传递算法对信道估

计，算法避免了矩阵求逆的操作，能够显著降低信道估计的

复杂度。与此同时，该算法还能达到信道估计的贝叶斯最优

效果。

3.2 超大规模天线的波形设计

与 5G 大规模 MIMO 技术相比，未来 6G 超大规模天线不

仅意味着天线数量的急剧增加，还会导致电磁特性发生根本

性变化。超大规模天线能够有效提高频谱效率，同时利用毫

米波频段或者太赫兹频段丰富的频谱资源，高频通信可以提

供很大的可用带宽。此外，超大规模天线阵列可以提供更高

的数据传输效率，在这种场景下进行基于 ODDM 调制的通感

一体化波形能够提高通感一体系统整体性能。

超大规模天线场景下的近场区域不可忽略不计，传统的

基于平面波信道模型已不再适用，因此需要采用实际物理兼

容的电磁球面波前对信道进行建模，基于电磁信息论对近场

电磁信道计算近场信道电磁自由度，从而辅助基于 ODDM 的

通感一体化传输波形设计。

4 结束语

ODDM 多载波调制波形作为下一代网络很有前景的候选

技术，在未来通感一体化系统中将发挥着重要的作用。本文

首先阐述了 ODDM 调制的基本概念，包括信道模型、ODDM

调制过程。在此基础上，本文展望了 ODDM 调制在未来通感

一体化系统的潜在应用场景，如毫米波通信、近场通信、智

能反射面等，并讨论了未来面临的挑战和解决方案。本研究

可为面向未来大规模天线阵列高速移动场景下的通感一体化

波形设计提供一定的思路，有助于推动未来通感一体化技术

的发展。
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摘要：从电磁理论出发，分析了近场通信不可忽视的电磁特性和波束特性，以及对现有通信系统性能的影响。利用近场效应，阐释了几种典型

近场应用场景以及如何实现更高的性能指标。最后，为实现近场通信容量的提升，介绍了一些实现方法与架构，并对近场信道估计的两种技术

进行展望，指出了未来研究方向。本研究可为未来近场通信的研究提供参考。

关键词：近场通信；近场波束特性；通信容量；信道估计

Abstract: From the electromagnetic theory, the non-negligible electromagnetic and beam characteristics of the near-field are analyzed, as 
well as the impact on the performance of existing communication systems. Then, using the near-field effect, several typical near-field appli⁃
cation scenarios and how to achieve higher performance indexes are elucidated. Finally, in order to improve the capacity of near-field com⁃
munication, several implementation methods and architectures are introduced. Two technologies of near field channel estimation are pros⁃
pected, and the future research direction is pointed out. This study serves as a reference for future research in near-field communication.

Keywords: near-field communication; near-field beam characterization; communications capacity; channel estimation
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1 近场通信技术的发展与需求

随着信息和通信技术领域的快速发展，近场通信 （NFC）

技术成为了一项备受关注的重要技术。传统远场通信

技术通过无线电波在远距离内进行数据传输，这使得设备之

间可以快速、便捷地进行通信和交换信息。具体来说，当通

信距离大于瑞利距离 （2D2 /λ ，其中 D 为天线阵列孔径，λ
为电磁波波长） 时，通信场景即为远场通信，电磁波的波前

可视作平面波。然而，随着天线孔径的不断增大，以及更高

频段如毫米波太赫兹等波段的使用，通信的近场范围不断扩

大。例如，假设阵列孔径 D=1 m 时，载波频率为 28 GHz，

瑞利距离可达 187 m。此时，平面波假设不再成立，必须采

样更为精确的球面波建模，因此传统的远场通信算法会面临

严重的性能损失，对近场通信的探索不可被忽略。

本文将从理论、应用与挑战 3 个方面对面向下一代网络

的近场通信进行深入探讨。首先，我们将对近场通信技术的

电磁基本原理进行介绍，剖析了近场中的传输特性；接着，

将探讨近场通信技术在不同场景下的应用案例，并分析其中

存在的问题和挑战；最后，将介绍一些潜在解决方案和未来

发展的建议，以期为近场通信技术在下一代网络中的应用提

供参考和指导。
基金项目：国家重点研发计划项目（2023YFB2905000）；国家自然科学基金项

目（62371289、62331022）
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2 近场传输特性

由于电磁波传播特性的变化，在近场中电磁波不再能简

单地视为平面波，而被视为球面波。因此，在无线近场区

域，信号的电磁物理效应以及带来的波束效应不可忽略。本

节中，我们从电磁理论出发，简要分析了近场传输特性的根

源及其对现有通信系统性能的影响。

2.1 电磁特性

本小节我们将从建立近场信道模型出发揭示这些电磁

特性。

如图 1 所示，考虑发射天线位于 pp tt = (x t,y t,z t ) T
。发射天

线为单极化天线，具有归一化极化方向矢量 t̂ = tx x̂ + ty ŷ +
tz ẑ（x̂、ŷ、ẑ为单位向量）。接收天线阵列上的各点坐标为

pr = (xr,yr,0) T
。

从能量的角度出发，接收处的电场表达式为 Es(r ) =
|Es(r ) |exp ( jk0r )，其中：

||Es( )r 2 =∥ E (r ) ∥ 2( )- pr - p t
∥ pr - p t ∥ ⋅ ẑ =

E2in
1

4πr2
zt
r

1
r2

é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú
ú
ú( )ty xr，t - tx yr，t 2 + ∑

( )α，β ∈ M
  ( )tαlβ + tβlα 2

， （1）
其中，∥ E (r ) ∥ 2 为发射端初始能量，- pr - pt

∥ pr - pt ∥ ⋅ ẑ为

沿 z 轴方向的能量映射系数，坐标点对M = { ( z,x) , ( z,y ) }，
lx = xr,t， ly = yr,t， lz = zt， xr,t = xr - xt， yr,t = yr - yt。 此 外 ，

E in = η0 I in2 为发射端的初始电场强度，[ ⋅ ]为极化损耗。

例如，当发射天线朝向正 Y 轴极化时，有 t̂ = ŷ，且信

号垂直于接收表面入射时，即 xt = yt = 0 和
zt
r = 1，这时公

式 （1） 简化为：

|Es，~Y(r ) |
2 = E 2

m
1

4πr2
x2
r，t + z2

t

r2 ， （2）
其中，

x2
r,t + z2

t

r2 就是沿 Y 轴的极化损耗。

当 yt = yr，即
x2
r,t + z2

t

r2 = 1，这时没有极化损耗，公式

（2） 可化简为：

|Es(r ) |2 = E 2
m

1
4πr2 。 （3）

公式 （3） 就是经典的远场 Friis 公式。它表明了信号发

射功率与接收功率的基本关系。以上推导内容的详细过程参

见文献[1]。

从近场信号模型中我们可以看到，振幅项包含天线的极

化损耗、能量映射系数和点到点的自由空间损耗因子，相位

项由准确的点到点距离决定。由于球面波模型，发射端到接

收端的电磁波不可视作平行，这就是近场不可忽略的天线极

化效应和能量映射效应。

2.2 波束特性

1）  波束聚焦效应

在传统的远场无线通信中，发射波束转向指的是一种阵

列信号处理技术，即多天线发射器向特定方向发送电磁信

号，发射波束转向是远场通信中提高频谱效率和控制同信道

干扰的关键方法。然而，由于电磁波面是平面的，发射机只

能控制大部分能量向其辐射的相对角度。不同的是，在辐射

近场区域，波束聚焦利用不可忽略的球面波，将辐射能量聚

焦在特定的空间位置，即不仅按角度聚焦，而且按沿传播方

向的特定深度聚焦。事实上，与波束转向类似，波束聚焦也

是一种发射技术，其基础是对发射信号进行预编码，以实现

所需的辐射模式。特别地，为了正确产生聚焦波束，必须分

别对来自每个天线的球面波信号进行加权，使其在所需的焦

点处进行建设性相加，从而产生高信号强度，并在其他点对

辐射球面波信号进行破坏性相消 （例如抑制干扰）。通过增

加距离维度的信息，波束聚焦为无线通信提供了新的自由度

（DoF） 和通信容量增益。

2）  波束分裂效应

在近场可重构智能表面中，基于移相器的波束成形器可

以生成针对特定位置的聚焦波束，以提供波束聚焦增益。这

种波束成形器在窄带系统中表现良好。然而，在毫米波、太图1 近场电磁辐射系统图

pt=（xt，yt，zt）T

y

x

z

pr=（xr，yr，zr）T

t̂
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赫兹宽带系统中，由于使用几乎与频率无关的移相器，不同

频率的球面波束将聚焦于不同的物理位置，这被称为近场波

束分裂效应。该效应会导致严重的阵列增益损失，因为不同

频率的波束无法与特定位置的目标用户对齐。在宽带系统设

计中，需要仔细考虑这一点。

尽管波束分裂效应使得宽带系统更难将能量准确对准于

用户，从而导致波束赋形性能下降，但它也具有一定的优

势：由于相同的导频可以在空间上产生多个波束，通过设计

系统参数，可以控制波束在不同频率上的覆盖角度范围。借

助这一点，可以实现快速获取信道状态信息 （CSI），从而实

现快速波束训练或波束跟踪。传统通信中针对这个问题的研

究主要分为两类工作：第一类技术旨在减轻波束分裂造成的

阵列增益损失，通过引入时延电路来缓解波束分裂效应；第

二类技术则通过控制时延参数和多波束来实现在大规模多输

入多输出系统中快速获取信道状态信息。

3 近场通信的典型应用

为满足 IMT-2030 对频谱效率的要求，我们需要进一步

探索更高频段和更大规模阵子的应用潜力。与此同时，更高

频段所使用的超大规模阵列将带来近场效应。利用近场效

应，可以更好地实现 IMT-2030 更多的应用场景和关键性能

指标。本节中，我们将以超大规模天线阵列、智能超表面

（RIS） 使能近场、无蜂窝 （Cell-Free） 近场和通信感知一体

化 （ISAC） 为例，对近场的应用场景进行阐释。

3.1 超大规模天线阵列近场

为了解决带宽受限的问题，太赫兹 （THz） 频段被视为

支持 6G 通信系统达到太比特/秒 （Tbit/s） 数据传输速率的关

键技术[2]。太赫兹波段的亚毫米波长使得在有限的空间内密

集部署数百甚至数千个天线成为可能，从而构建了超大规模

多输入多输出 （UM-MIMO） 系统[3]。UM-MIMO 系统通过产

生具有高波束成形增益的尖锐窄波束，有效地解决了距离限

制问题。

然而，UM-MMO 系统面临着两个主要挑战。首先，从

信道建模的角度来看，由于太赫兹通信通常涉及远场和近

场，因此单纯使用球面波模型或平面波模型，会导致相当高

的复杂度或性能下降。例如，对于球面波模型，其参数数量

与发射天线数、接收天线数和传播路径数的乘积成正比。如

果考虑发射和接收天线各有 1 024 根，传播路径数为 10，则

复杂度将会很高[4]。相比之下，仅采用平面波模型的复杂度

与传播路径数成正比，但其在近场范围内的性能将受到严重

影响。因此，针对远近场混合的场景，仍然需要更精确的信

道模型。

其次，从系统架构的角度来看，采用球面波建模为近场引

入了额外的自由度，增强了复用能力，提高了信道容量。然

而，要利用这种复用能力，需要更多的射频链路，从而增加了

UM-MIMO系统的硬件复杂性和功耗。此外，射频链路的数量

通常少于天线数量，因此为了获得完整的信道信息，需要对天

线维度进行观测，但这会导致信道估计的前导开销过大。

3.2 智能超表面使能近场

智能超表面 （RIS） 被视为 6G 技术中的关键潜力之一，

其由大量低成本的可重构单元组成。RIS 技术的典型应用之

一是在毫米波及太赫兹通信中利用数百至数千个元件实现足

够的波束赋形增益，以补偿信号的传输覆盖盲区。更大规模

的 RIS 阵列以及更高的工作频率进一步扩大了 RIS 辅助通信

链路的近场覆盖范围。当用户位于辐射近场区域时，即使多

个用户位于相同的辐射角度，也可以通过对智能超表面进行

不同的近场编码，实现波束聚焦，从而减轻同信道干扰，支

持多个共存的正交链路，实现空分多址。RIS 通常用于在发

射机/接收机之间建立直连信道。在远场区域，信道的秩通

常较小，这限制了信道的空间复用增益。相反，在近场区

域，由于球面波引起的信号幅度和相位的非线性变化，信道

往往具有满秩特性，从而可以有效提高系统的复用增益和空

间自由度。利用球面波所提供的额外自由度，同时携带角度

和距离信息的近场辐射波，进一步提高了无线定位服务和感

知精度。然而，这也意味着信道的空间非平稳性增加，从而

给信道估计、编码设计、波束训练复杂度、移动性管理和信

令设计等方面带来挑战。

3.3 无蜂窝近场通信

不同于传统的蜂窝小区通信架构，无蜂窝 （Cell-Free）

通信架构通过分布式部署大量接入节点，在同一时频资源块

内共同服务用户，实现了以用户为中心的通信范式[5]。这种

架构能够有效克服小区间的干扰，避免通信中断，从而显著

提升下一代 6G 移动通信的性能。基于无蜂窝通信架构，由

于多个阵列的分布式部署，其等效阵列口径显著扩大，使得

近场球面波效应更加显著。同时，由于接入节点的更密集分

布和通信距离的缩短，用户更有可能位于近场范围内。此

外，由于无蜂窝通信架构的协作特性，用户可能会同时受到

多个不同天线规模、不同距离的接入节点的服务，从而可能

处于不同节点的远场或近场范围，面临更为复杂的远近场混

合通信场景。另外，无蜂窝通信通常需要复杂的站点协调和

较高的回程容量。因此，无蜂窝近场通信将成为未来 6G 的
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重要研究场景之一。

3.4 近场通感一体化

通信感知一体化 （ISAC） 代表了感知技术和无线通信

交叉领域的变革，其核心是通过促进雷达和通信之间的频谱

和硬件共享，从而优化资源分配，并在感知和通信之间创造

协同作用。由于超大规模阵列技术和超高频段通信技术的发

展，无线通信和感知在近场区域有着广阔的应用前景。

在通信方面，首先，与远场波束赋形将波束能量指向特

定方向不同，基于球面波的近场波束赋形实现了波束聚焦的

新功能，能够将波束能量集中在特定位置。这不仅提高了目

标用户接收到的信号功率，还消除了对非目标用户的干扰。

其次，在远场中，无法区分处于相同或相似角度的用户，用

户间的干扰是不可避免的；而在近场中，基站可以将波束聚

焦在不同的距离上，从而降低了用户间的干扰。这有效提高

了信道的自由度，并进一步提高系统容量。

在感知方面，利用近场球面波可估算目标的角度和距

离，可以有效减少对分布式阵列及其同步的需求。同时，增

大的阵列孔径在角度域和距离域都提供了更细粒度的空间分

辨率。此外，利用近场波束聚焦效应可以提高回波信号的感

知信噪比，从而实现更精确的估计。

对于近场 ISAC，一种设计方法是在共享系统架构和硬

件平台中共同优化通信与感知性能。因此，在权衡通信与感

知性能时，必须考虑几种新的近场效应。对于一个近场无线

系统，配备超大规模阵列的 ISAC 可以同时为多个通信用户

提供服务，并在其近场区域感知周围的目标。对于联合通信

与感知，需要设计有效的波束赋形来补偿高频波段严重的路

径损耗。具体而言，一方面，为了提高近场通信性能，应利

用近场波束聚焦效应将通信波束调整到固定位置；另一方

面，近场雷达感知的波束控制通常取决于其探测目标，对于

目标参数如角度和距离进行估计，感知波束应在角度域和距

离域中动态扫描感兴趣的区域。

此外，近场通信的应用还包括近场定位[6]、近场无线传

能[7]、近场物理层安全[8]等。在近场通信下，这些应用会有

不同的性能表现，由于篇幅有限，读者可自行探索。

4 近场通信的潜力与挑战

4.1 通信容量提升的潜力

在远场 MIMO 通信中，视距信道的空间自由度非常有

限。然而，在近场，由于相位的非线性变化，信道矩阵的秩

显著提高。因此，通过 MIMO 预编码可以实现多个数据流同

时传输，为系统容量的提升带来了新的可能性。于是，一些

新的预编码架构被提出。

在文献[9]中，作者提出了距离感知预编码架构 （DAP）。

与传统的混合预编码不同，DAP 架构能够灵活调整射频链的

数量，以匹配与距离相关的自由度。具体做法是通过部署一

个选择网络，将每个射频链配置为激活和非激活两种状态。

在远场区域，只激活一个射频链进行数据传输，而在近场，

则可以根据传输距离激活特定数量的射频链，从而实现动态

匹配传输数据流的数量和自由度。仿真结果表明，DAP 架构

能显著提升频谱效率。

为了避免使用额外的射频链，作者在文献[10]中提出了

宽间隔多子阵列预编码架构 （WSMS）。在这种结构中，子

阵列间距较大，以扩大阵列孔径，从而人为地扩大近场区

域。与经典的混合预编码相比，WSMS 架构需要额外设计子

阵列的数量和子阵列间距。为此，作者联合优化了子阵列的

数量、间距和预编码矩阵，以最大限度地提高可实现的速

率。仿真证明，WSMS 的频谱效率比经典混合预编码高出近

200%。

4.2 信道估计的挑战

将波束从远场转向近场的聚焦，需要高度依赖准确的信

道状态信息。在这一过程中，近场波束聚焦不仅要求将波束

对准特定方向，还需要将其聚焦到特定点上，因此对信道状

态信息误差更为敏感。获取信道状态信息的方法包括显式的

信道估计法和隐式的波束训练法。

针对远场和近场混合的场景，一种基于压缩感知的信道

估计方法被提出了[11]。具体而言，作者采用了子阵列架构，

在每个子阵列中，将路径的入射角视为对所有子阵列元素都

相同。因此，在操作过程中，可以对子阵列信道的角域进行

采样，以生成子阵列码本。此外，不同子阵列之间被认为具

有不同的路径入射角，因此，各个子阵列的角度采样是独立

的。通过这种方法，基于子阵列的方法能够对近场和远场信

道进行稀疏表示。所提出的稀疏表示方法在复杂性上与传统

基于平面波的解决方案相当，但在近场具有更高的精度。此

外，与使用球面波的角域和距离域联合稀疏表示法相比，所

提出的编码本计算复杂度显著降低。

在波束训练的方法中，我们通常通过对发射区域和接收

区域进行采样，并采用不同的波束训练策略，例如分层波束

训练、子阵列波束训练等。基于波束训练的方法可以在获取

信道状态信息的开销和性能之间取得良好的折衷，这也是未

来研究的方向之一。
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5 结束语

阵列孔径的增大和更高频段电磁波的使用使得近场通信

不可忽视。本文中，我们从信道模型出发，研究了近场的电

磁特性和波束特性，评估了近场的几种典型应用，最后介绍

了近场通信在提高通信容量上的潜力及部分实现方案，并对

有待探索的信道估计提供了潜在研究方向。通过对近场通信

技术的深入研究和探讨，本文有望为下一代网络的建设和发

展提供新的思路和方法，推动近场通信技术在未来网络中的

广泛应用和发展。
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摘要：由于超大规模阵列（XL-array）中天线数目急剧增加，用户与基站（BS）之间的通信将处于阵列的瑞利距离内，导致传统的基于平面波

前的远场波束方向图不再适用。为解决此问题，基于近场球面波前，利用泰勒展开得到近似近场场强表达，绘制出近场波束方向图。在此基础

上，根据得到的近场波束方向图，揭示出波束角度偏转现象，并引入回归距离来刻画角度偏转程度。回归距离拟合函数体现了回归距离与目标

波束角度、阵列尺寸、以及载波波长之间的关系。仿真结果表明，所提回归距离拟合函数较好地表征了近场波束方向图特性。

关键词：超大规模阵列；近场通信；球面波前；波束方向图

Abstract: Due to the sharp increase in the number of antennas in extremely large-scale arrays (XL-array), the communication between users 
and base station (BS) will be within the Rayleigh distance of the XL-array, resulting in the traditional far-field beam pattern based on the 
plane wavefront no longer applicable. In order to solve this problem, an approximate near-field field strength expression is firstly obtained by 
considering the near-field spherical wavefront and using Taylor expansion. According to the obtained near-field beam pattern, a novel phe⁃
nomenon i.e., the beam angle deflection, is revealed, and a new metric, i.e., the regression distance, is introduced to characterize the de⁃
gree of the beam angular deflection. Next, the regression distance fitting function is proposed, which describes the relationship between the 
regression distance and the target beam angle, the array aperture, and the carrier frequency. The simulation results demonstrate that the pro⁃
posed regression distance fitting function can well characterize the near-field beam pattern characteristics.

Keywords: XL-array; near-field communication; spherical wavefront; beam pattern

引用格式：朱富强, 阳析 . 面向6G的超大规模阵列下近场波束方向图 [J]. 中兴通讯技术, 2024, 30(3): 26-34. DOI: 10.12142/ZTETJ.202403006
Citation： ZHU F Q, YANG X. Near-field beam pattern for 6G extremely large-scale arrays [J]. ZTE technology journal, 2024, 30(3): 26-34. 
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在移动通信发展过程中，为了满足日益上升的性能要

求，从 4G 移动通信引入多天线技术，再到 5G 移动通

信运用大规模多输入多输出 （mMIMO） 技术，基站端阵列

集成数目越来越多的天线以应用波束成形技术，有效提高了

系统频谱效率[1]。波束成形技术可以使天线元件的无线电波

相干地叠加在一起，得以在相同的距离上获得更强的波束增

益[2]。显而易见，增加基站端阵列的天线数目，提高波束成

形增益，是提升系统性能的有效手段[3]。下一代移动通信将

在 mMIMO 基础上继续增加天线数目，成为超大规模阵列

（XL-array），以进一步提升系统频谱效率，实现 6G 移动通

信的性能目标[4]。

然而，XL-array 的应用也会带来新的问题。波束方向图

是刻画阵列波束成形的有效手段之一，对 mMIMO 系统中的

码本设计及数据传输具有重要的指导作用[5]。阵列的辐射场

区可以划分成近场区以及远场区，它们之间以瑞利距离为界

限加以区分。传统的 mMIMO 系统中，用户与基站之间的距

离远大于瑞利距离，用户处于阵列的远场区[6]。在此区域

内，阵列波束方向图是基于平面波前得到的，属于远场波束

方向图。为了达到更高频谱效率的性能要求，6G 系统中的

基站端将应用 XL-array，在阵列上集成数百甚至上千量级的

天线，以获得更高的波束成形增益[7]。但随着 XL-array 中天

线数目的大量增加，基站端阵列的有效孔径急剧上升，导致
基金项目：国家自然科学基金项目 （62301221）；上海市浦江人才计划项目

（22PJ1403100）
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阵列的瑞利距离从以往的几米迅速增大到数十米甚至上百

米[8]。此时，终端用户将处于阵列的瑞利距离内，基站与用

户之间的通信将不再是远场通信，而是球面波前下的近场通

信，基于平面波前的远场波束方向图将不再适用[9]。因而，

为了准确描述近场区域内的波束情况，有效地反映 XL-array

下波束聚焦、二维空间分辨率等波束特性，绘制出近场波束

方向图是十分必要的[10]。

相比于远场波束成形仅考虑角度这一维度，近场波束聚

焦需要同时考虑角度、距离两个维度的信息[11]。现有工作

中，文献[7]计算波束增益后，根据 XL-array 下混合场信道

特征，提出了一种混合场信道估计方法；文献[8]考虑 XL-

array 下近场波束增益特性，提出了一种两阶段快速波束训

练方法；文献[12]基于实际近场波束增益图，揭示了宽带

XL-array 的近场波束分裂效应。上述工作都从波束增益方面

出发，以直接计算各场点波束增益的方式二维遍历场点后得

到波束增益图。事实上，传输信号时，基站阵列端通过波束

成形向量生成指向性的波束，使得目标位置处获得预期的波

束成形增益，考虑实际传输路径损耗后在目标位置所获得的

接收信号幅度即为该位置的场强。因此，在信号传输过程

中，路径损耗不可忽略，基于场强来绘制近场波束方向图更

符合实际。综上所述，如何准确地绘制出近场波束方向图，

对下一代通信中近场波束成形的设计和优化具有重要意义。

因此，本文对近场下波束方向图进行研究，主要贡献点

如下：

1） 推导出超大规模均匀线阵的近似近场场强表达。基

于均匀线阵的远场场强推导，将远场平面波前扩展到近场球

面波前，利用泰勒展开得到近似近场场强表达。

2） 揭示近场波束方向图中的角度偏转现象。根据上述

近似近场场强表达，绘制出考虑了路径损耗的近场波束方向

图，分析所得到的近场波束方向图，讨论了波束的角度偏转

现象及其影响。

3） 引入回归距离这一度量，并得到了回归距离的表达。

通过分析近场波束方向图中的波束角度偏转现象，引入回归

距离这一新度量来刻画角度偏转程度。回归距离拟合函数表

明：回归距离不仅与目标波束角度呈余弦关系，还与阵列瑞

利距离成正比。近场波束方向图中，回归距离范围内，由于

角度偏转现象，波束将会对目标波束角度外一定角度范围内

的用户也造成干扰。

1 系统模型

本文主要考虑一个基站端部署N根天线的超大规模均匀

线阵 （ULA）、接收端为一个单天线用户的通信系统，系统

示意图如图 1 所示。为了便于分析及阐述问题，本文假设阵

列中各个天线的辐射特性是相同的，且不考虑天线间的相互

耦合。在分析阵列的辐射场特性时，将天线单元看成是理想

点源。围绕阵列的场区可以划分为 3 个部分，分别是感应近

场区、辐射近场区以及辐射远场区，它们两两之间分别以感

应场结束距离R和瑞利距离Z为界[13]。本文主要对辐射近场

区和远场区进行研究。

图 1 中，基站端阵列的近场区为感应场结束距离 R =
0.62 D3 λ 到 瑞 利 距 离 Z = 2D2 λ 之 间 的 区 域 ， 其 中 D =
(N - 1)d为阵列孔径，λ为载波波长，d为天线间距且 d =
λ 2。阵列的远场区是Z以外的区域。基站端每根天线位置

坐 标 记 为 (0,yn )， 其 中 yn = δnd， δn = n - ( )N - 1 2， n =
0,1,⋯,N - 1依次表示从下到上排列的天线的索引。

假设一个单天线用户处于阵列辐射场区内，以坐标原点

为阵列参考点，此时系统参数如表 1 所示。

目前存在两种计算波束方向图的方法：一种基于经典阵

列理论，另一种基于空间场分布和等效原理[14]。相对来说，

后者基于等效电流方法，计算阵列场强更加准确[15]。因此，

▼表 1 系统参数

参数

ϕ

r

r( )n

rcosϕ，  rsinϕ

含义

用户、参考点的连线和阵列法向之间的角度

用户距参考点的距离

用户距第n根天线的距离

用户所在位置对应的坐标

图 1 N天线超大规模均匀线阵系统

用户

辐射远场区

瑞利距离Z

感应
近场区

辐射近场区

感应场
结束距离R

( )rcosϕ,  rsinϕr（n）

rϕ x

y

# N-1

# n

# 0
XL-array

…
…

…
…

XL-array：超大规模阵列
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本文采用后者的方法来计算阵列场强。在下一节中，本文将

首先说明近场球面波传播问题，然后给出远场场强表达，最

后推导出近场近似场强表达，得到近场波束方向图。

2 近场场强及近场波束方向图

2.1 近场球面波传播

在 mMIMO 系统中，由于阵列的有效孔径有限，基站端

的瑞利距离一般远小于小区覆盖范围。例如，一个天线数目

N = 32、载波频率 f = 30 GHz 的均匀线阵的瑞利距离仅 10 m

左右，而一般蜂窝小区的覆盖范围在 0.1~1 km 距离，因而，

与小区半径相比，阵列的瑞利距离可忽略不计，此时用户与

基站之间的距离远大于瑞利距离，用户将处于基站的远场范

围内。

为获得更高的空间分辨率和频谱效率，在下一代通信技

术中，基站端将采用 XL-array。由于 XL-array 的使用，基站

阵列的瑞利距离将达到数十甚至上百米，用户将处于基站阵

列的瑞利距离内。例如一个天线数目N = 256、载波频率 f =
30 GHz 的均匀线阵的瑞利距离达到了 325 m。因而，如图 2

所示，用户将处于基站的近场范围内，基站与用户之间的上

下行通信由传统的远场通信变为近场通信，传统的平面波前

将不再适用，需要应用更加匹配近场情况下的球面波前。

2.2 远场场强

基站阵列的辐射场区内每个场点接收到的辐射强度就是

该点的场强，将各点的场强分别用从原点出发的矢量表示，

波束方向图即为连接全部矢量端点所形成的曲面。因此，计

算出基站阵列远、近场区内各点的场强，即可得到阵列的

远、近场波束方向图。为了推导出近场场强，我们先给出远

场场强的计算方法。

当用户处于远场区时，基站与终端间的通信属于远场通

信。如图 1 所示，选取远场区内任一场点 (r cosϕ, r sinϕ)作

为当前用户的位置，此时用户与基站阵列第n根天线之间的

距离为 r( )n = r2 + yn 2 - 2ryn sinϕ。设基站阵列上 y处的激

励电流为J (y )，则场点(r cosϕ,r sinϕ)处的场强可写为[16]：

Ef(ϕ，r ) = ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
jωμ0

4πr( )n e
-jkr( )n J (y )dy，

            ≈( )a ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
jωμ0

4πr( )n e
-jk ( )r - yn sinϕ J (y )dy，

            ≈( )b jωμ04πr e-jkr ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
ejkyn sinϕ J (y )dy，

（1）
其中，ω表示角频率，μ0 表示自由空间磁导率，k = 2π λ表

示波数。(a)处应用一阶泰勒展开近似，即 r( )n ≈ r - yn sinϕ；

(b)处应用菲涅尔近似[3]：由于 r ≫ D，r( )n 之间的数值差相对

较小，根据菲涅尔近似可得 r( )n ≈ r。
令 Cr = jωμ04πr e-jkr，则式 （1） 可写为如下所示的近似远

场场强形式：

E͂f(ϕ，r ) = Cr ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
ejkyn sinϕ J (y )dy

。 （2）
本文考虑均匀线阵架构，设第n根天线上的激励电流为

sn δ (y - ( N - 1
2 d + nd ) )，其中 s ≜ [ s0,⋯,sN - 1 ]

T ∈ CN × 1 是从

预先选定的码本中选取的任一码字，sn是第n根天线的天线

系数，则有：

J (y ) = ∑
n = 0

N - 1
sn δ ( )y - ( )N - 1

2 d + nd
。 （3）

将式 （3） 代入式 （2） 可得：

E͂f(ϕ，r ) = Cr ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
ejkyn sinϕé

ë

ê
êê
ê∑
n = 0

N - 1
sn δ ( )y - ( )N - 1

2 d + nd ù

û

ú
úú
ú dy

。

（4）
公式 （4） 化简后，得：

E͂f(ϕ，r ) = Cr∑
n = 0

N - 1
e
jk ( )N - 1

2 + n d sinϕ
sn。 （5）

令Qϕ = ∑
n = 0

N - 1
e
jk ( )N - 1

2 + n d sinϕ
sn，式 （5） 可改写为：

E͂f(ϕ，r ) = CrQϕ。 （6）
从式 （6） 可以看出，远场场强由Cr与Qϕ的乘积构成。

其中，Cr仅与距离有关，决定着远场场强在距参考点不同距

离上的场强幅度；而Qϕ仅与角度有关，决定着远场场强在图2 用户在近场和远场环境下示意图

近场 瑞利距离 远场

基站 用户

近场球面波 远场球面波

用户

XL-array

…
…

1
2
3
4

N
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不同角度上的场强幅度，也即波束方向图的波束形状。远场

场强中距离参数与角度参数是非耦合的关系，因此，远场波

束方向图只需考虑角度维度即可。

2.3 近场场强

当远场波束成形转化为近场波束聚焦时，近场波束方向

图将与角度、距离两个维度有关。为了准确绘制出近场二维

波束方向图，需要考虑近场区域内的信号球面波前传播以计

算出近场场强。与远场类似，我们选取近场区内任一场点

(r cosϕ,r sinϕ)作为当前用户的位置。此时该用户与阵列第n

根天线之间的距离为 r( )n = r2 + yn 2 - 2ryn sinϕ。定理 1 给

出了场点(r cosϕ,r sinϕ)处的近似近场场强。

定理 1   距离 r、角度ϕ处用户的近似近场场强为：

E͂n(ϕ，r ) = Cr∑
n = 0

N - 1
e

-jk
æ

è

ç

ç

ç

ç
ççç
ç

ç

ç

ç

ç
ö

ø

÷

÷

÷

÷
÷
÷÷
÷

÷

÷

÷

÷

-( )N - 1
2 + n d sinϕ + ( )N - 1

2 + n
2
d2 cos2ϕ

2r
sn。 （7）

证明   设基站阵列上y处的激励电流为J (y )，距离 r、角

度ϕ处用户的近场场强可表示如下：

En(ϕ，r ) = ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
jωμ0

4πr( )n e
-jkr( )n J (y )dy，

            ≈( )a ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
jωμ0

4πr( )n e
-jk ( )r - yn sinϕ + yn

2 cos2ϕ
2r J (y )dy，

            ≈( )b jωμ04πr e-jkr ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
e

-jk ( )-yn sinϕ + yn
2 cos2ϕ

2r J (y )dy，
（8）

其中，(a)处应用二阶泰勒展开近似：考虑球面波前下需要

考虑距离、角度两个维度，r( )n 采用二阶泰勒展开近似写为

r( )n ≈ r - yn sinϕ + (yn 2 cos2ϕ) (2r )；(b) 处根据菲涅尔近似

应用 r近似替换 r( )n 。因此，式 （8） 可进一步写为：

E͂n(ϕ，r ) = Cr ∫
-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
e

-jk ( )-yn sinϕ + yn
2 cos2ϕ

2r J (y )dy
， （9）

其 中 ， E͂n(ϕ,r ) 为 近 似 近 场 场 强 。 将 式 （3） 代 入 式 （9）

可得：

E͂n(ϕ，r ) =
Cr ∫

-(N - 1)d/2

(N - 1)d/2
e

-jk ( )-yn sinϕ + yn
2 cos2ϕ

2r é

ë

ê
êê
ê∑
n = 0

N - 1
sn δ ( )y - ( )N - 1

2 d + nd ù

û

ú
úú
údy

。（10）
将式 （10） 进一步计算可得到式 （7），证毕。

令 Q̄ϕ = ∑
n = 0

N - 1
e

-jk
æ

è

ç

ç

ç

ç
ççç
ç

ç

ç

ç

ç
ö

ø

÷

÷

÷

÷
÷
÷÷
÷

÷

÷

÷

÷

-( )N - 1
2 + n d sinϕ + ( )N - 1

2 + n
2
d2 cos2ϕ

2r
sn , 式 （7） 可

写为：

E͂n(ϕ，r ) = CrQ̄ϕ。 （11）
从式 （11） 可以看出，与式 （6） 中远场场强类似，近

似近场场强 E͂n由Cr与 Q̄ϕ的乘积构成。其中，Cr部分与远场

场强相同，仅与距离有关，影响着近场场强在距参考点不同

距离上的场强幅度；而 Q̄ϕ 不仅与角度有关也与距离有关，

即近场场强中角度与距离是互相耦合的。因此，近场波束方

向图必须要同时考虑角度、距离两个维度。

2.4 近场波束方向图

本小节将基于式 （5） 和式 （7），根据不同码本分别绘

制出远场波束方向图和近场波束方向图。观察远场场强和推

导出的近场场强可知，两者都需要从一个预先选定的码本

S = [ s0,⋯,sn⋯,sN - 1 ] ∈ CN × N 中 选 取 一 个 码 字

sn ≜ [ s0,⋯,sN - 1 ]
T ∈ CN × 1 作为阵列天线系数。为体现不同码

本下波束方向图的差异，同时选取只考虑角度维度的远场码

本 S far 和考虑角度、距离两个维度的近场码本 Snear 中的码字

来绘制远场和近场波束方向图。其中，码本的设计如下：

1） 远场码本 S far。采用离散傅里叶变换（DFT）码本，即阵

列第n根天线系数设计为：

sn - far = ejπn sin θ，n = 0，1，⋯，N - 1， （12）
其中，θ为所选码字对应的角度，也即此时阵列的目标波束

角度。

2） 近场码本 Snear。采用波束聚焦码本［3］，即第 n根天线

系数设计为：

sn - near = ej2π ( )r( )n ' - r' λ = ej2π ( )r'2 + yn 2 - 2r'yn sin θ - r' λ
， （13）

其中，(θ,r') 为选取码字对应的角度、距离所在的场点坐标，

也即目标波束聚焦位置。θ为该场点与参考点的连线和阵列

法 向 间 角 度 ， r' 为 该 场 点 与 参 考 点 之 间 的 距 离 。 r( )n ' =
r'2 + yn 2 - 2r'yn sin θ 是该场点与第 n根天线间的距离。应

用二阶泰勒展开，r( )n ' 可写为 r( )n ' = r' - yn sin θ + yn 2 cos2θ
2r' ，

将其代入式 （13） 中可得：

sn - near ≈ ej2π ( )r' - yn sin θ + yn
2 cos2θ
2r' - r' λ = ej2π ( )-yn sin θ + yn

2 cos2θ
2r' λ

。 （14）
为绘制远场和近场下的波束方向图，分别将式 （12） 和
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式 （14） 代入式 （5） 和式 （7） 中进行计算。仿真参数设置

如下：天线数为N = 256，基站载波频率为 f = 28 GHz，波

长为 λ = 0.010 7 m，天线间距为 d = λ 2 = 0.005 4 m，阵列

尺寸为D = 1.366 1 m，瑞利距离为Z = 2D2 λ = 348.348 2 m,

感应场结束距离为R = 0.62 D3 λ = 9.563 6 m。角度维度选

取范围为[ - π 2 , π 2 ]，距离维度选取范围为感应场结束距

离到瑞利距离[R,Z ]，将两个维度都均匀划分为N份，形成

N × N的二维网格。

对于式 （12） 的远场码字，选取 0°作为目标波束角度。

对于式 （14） 的近场码字，同样选取 0°作为目标波束位置

的角度，选取 35 m 作为目标波束位置的距离。分别将选取

的远场码字和近场码字对应的天线系数代入远场和近场场强

表达式中，其中，近场码字下的远场波束方向图不列入考

虑，得到如图 3 所示的三种情形波束方向图。图 3 （a） 远场

码字下的远场波束方向图中，各距离上，波束都能集中在目

标波束角度上，波束增益随着距离增大而逐渐减小；图 3

（b） 远场码字下的近场波束方向图和图 3 （c） 近场码字下

的近场波束方向图中，在靠近基站的一段距离范围内，波束

的角度偏离目标波束角度，随着距离增加，波束的角度逐渐

回归到目标波束角度上，而在目标波束角度上，由于波束存

在角度偏离，波束增益随着距离增大呈现出先增大后减小的

趋势。

3 角度偏转与回归距离

本节将对图 3 中的波束角度偏转现象进行分析。首先对

角度偏转现象及其影响进行分析，而后定义回归距离这一度

量来刻画角度偏转的程度，并通过数值仿真得到不同情形下

的回归距离，给出回归距离拟合函数，最后验证该函数的合

理性。

3.1 角度偏转现象

从图 3 （b） 和图 3 （c） 中可以发现，无论待测码字是

采用远场码字还是近场码字，近场波束方向图中在靠近基站

的区域都存在波束实际角度与目标角度偏转的情况。以图 3

（b） 中远场码字下的近场波束方向图为例，在距离和角度二

维网格上，可以看出在离基站较近的区域内能量并不会聚焦

在目标波束角度上，而是会发生偏转，聚焦到其他角度。本

文将这种现象称为角度偏转。此外，在该区域内，还存在有

能量扩散现象。表 2 对图 3 中不同码字下远、近场方向图存

在的相关现象进行了总结。

由表 2 可知，与远场波束方向图不同，近场波束方向图

中存在有角度偏转现象。另外，近场波束方向图中还会出现

能量扩散现象。

总的来说，远场波束方向图中不存在角度偏转现象，因

而应用波束成形在目标波束角度获取波束成形增益时不会对

其他角度用户造成干扰。而在近场波束方向图中，由于角度

偏转现象的存在，当应用波束成形在基站近场区域获得波束

聚焦增益时，波束在靠近基站区域会偏向其他角度，进而对

邻近用户造成干扰，严重影响系统在近场区域内的传输

性能。

3.2 回归距离的定义

图 3 （c） 中，随着距离逐渐增大，在不同距离上取到

波束增益最大的角度，即能量聚焦的角度，会逐渐向目标波

束角度靠近。这意味着随着距离的增大，角度偏转程度逐渐

▼表 2 不同码字下波束方向图分析

码字

远场

近场

远场波束方向图

无偏转、无扩散

/

近场波束方向图

有偏转、有扩散

有偏转、有扩散

图3 不同码字下二维远场与近场波束方向图

（a） 对应0°远场码字下的远场波束方向图
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（b） 对应0°远场码字下的近场波束方向图 （c） 对应ϕ=0°、r=35 m近场码字下的近场波束方向图
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减轻，当距离增大到某一距离时，能量聚焦的角度回归到目

标波束角度，这一距离即为回归距离。下面给出回归距离的

定义。

定义 1 回归距离 rb为使得能量聚焦角度 θi与目标波束角

度θ的误差低于某一阈值ε的最小距离，即：

rb = min{ri ∈ R}

s.t.  A = ì
í
î
(θi，ri ) ||

|||| θi = arg max
θ

( )E͂n( )θ，ri ，i = 1，⋯，Iüý
þ
，

      Ā = {(θi，ri ) | ( )θi，ri ∈ A， || θ - θi ≤ ε}，
      R = {ri| ( )θi，ri ∈ Ā}， （15）
其中，I为距离维度的采样点个数，集合A是波束方向图中

不同采样距离上能量聚焦场点的角度与距离对的集合，集合

Ā是能量聚焦角度与目标角度的误差绝对值低于阈值的能量

聚焦场点对应的角度与距离对的集合，集合R是所有能量

聚焦角度误差低于阈值所对应场点的距离集合。

考虑到波束空间分辨率与天线数目有关，天线数目越

大，空间分辨率越高，而波束的目标角度范围是[ - π,π]，
所以本文将角度误差阈值设为ε = 2π N。

为直观说明回归距离概念，以对应目标角度 20°、目标

距离 35 m 处的近场码字为例对回归距离进行图形化阐述。

在所示近场波束方向图中除近场码字外，其余仿真参数设置

与 2.4 节中一致，将该近场码字作为天线系数代入式 （7）

中，其仿真结果如图 4 所示。此时，角度误差阈值设为 ε =
2π 256。图 4 （a） 是截取完整近场波束方向图的 0 ∼ 40°角

度、0 ∼ 200 m 距离范围的部分波束方向图，以便于说明。

可以观察到，在靠近基站的一段距离范围内，波束的角度偏

离目标波束角度。随着距离的增加，波束的角度逐渐回归到

目标波束角度上。图 4 （a） 中黑色点是截取范围内不同采

样距离上能量聚焦场点，完整波束方向图中所有的能量聚焦

场点的角度与距离对即构成集合A。紫色方框区域对应的角

度范围就是能量聚焦角度与目标角度的误差绝对值低于阈值

的角度范围，该角度范围内的能量聚焦场点的角度与距离对

的集合就是集合 Ā。图中紫色方框区域内的能量聚焦场点的

角度与距离对是集合A的一部分。

集合R是集合 Ā所有能量聚焦场点的能量聚焦距离集

合，回归距离 rb 就是集合R中的最小值，如图 4 （a） 中所

示，红色虚线表示的 rb在紫色方框内能量聚焦距离最小的能

量聚焦场点上取到。蓝色虚线的角度是取到回归距离 rb的能

量聚焦场点对应的能量聚焦角度。图 4 （b） 是在该角度和

目标角度上截取的不同距离的场强切面的比较。由于角度偏

转，截取角度上场强表现出先增大再减小的趋势，在回归距

离处达到最大场强之后，距离继续增加，角度偏转程度随之

减轻，能量会聚焦到更靠近目标角度的角度上，导致截取角

度上的场强逐渐减小。目标角度上场强也表现出先增大再减

小的趋势。在目标波束距离上，目标角度上的场强值小于截

取角度上的场强值。这表明在考虑路径损耗的近场波束方向

图中，近场波束码字未能使目标波束位置处获得最大增益。

在图 4 （a） 中，使用对应角度 20°、距离 35 m 目标波束

位置处的近场码字，目的是使该目标波束位置处的用户获得

波束成形增益。但在多用户的情形下，由于角度偏转，如果

基站附近的角度偏转区域内存在其他用户，针对目标波束位

图4 对应角度20°、距离 35 m时近场波束方向图的回归距离
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置用户的通信将会对这些用户自身通信造成不可忽略的

干扰。

3.3 数值仿真

本节通过数值仿真获取不同情况下的回归距离。在绘制

近场波束方向图时，角度选取范围为[ - π 2 , π 2 ]，距离选

取范围为感应场结束距离至瑞利距离。载波频率 f取 28 GHz

和 50 GHz，天线数目N=128、256、512。由于天线数目不

同，阵列孔径也不同，系统空间分辨率也有差别。为排除此

影响造成的误差，我们在仿真中统一将角度、距离两个维度

都均匀划分为 1 024 份。3 种天线数量情形下的角度误差阈

值分别设为 2π 128、2π 256、2π 512，目标波束角度取 0°、

10°、20°、30°、40°、50°和 60°（由于负半角度部分是正

半角度部分的镜像，因而省略）。

3.3.1 载波频率 f = 28 GHz下的仿真结果

当基站载波频率 f = 28 GHz 时，波长λ = 0.010 7 m，天

线间距d = λ 2 = 0.005 4 m。N = 128、256、512 时，根据阵

列孔径D = (N - 1)d、感应场结束距离 R = 0.62 D3 λ、瑞

利距离Z = 2D2 λ分别计算出的结果被列入表 3 中。图 5 是选

取 N = 128 时 3 个不同目标波束角度的近场波束方向图，并

给出了对应的回归距离。此时不同目标波束角度的仿真结果

如表 3 所示。

从表 3 分析发现：1） 天线数目不变时，目标波束角度

增加，角度偏转程度减轻，回归距离逐渐减小。这一趋势与

文献[12]中提出的有效瑞利距离随着角度的增加而减小的趋

势是一致的；2） 相同目标波束角度下，随着天线数目的增

多，阵列孔径越大，回归距离增加，角度偏转程度越严重。

因此，回归距离的大小也体现着系统的近场传播程度。后续

不同载频频率下的仿真结果同样证实了这两点。

3.3.2 载波频率 f = 50 GHz下的仿真结果

当基站载波频率为 f = 50 GHz 时，波长为λ = 0.006 m，

天线间距为 d = λ 2 = 0.003 m。N = 128、256、512 时，根

据阵列孔径D = (N - 1)d、感应场结束距离R = 0.62 D3 λ、

瑞利距离Z = 2D2 λ分别计算出的结果被列入表 4 中。图 6 是

选取 N = 128 时 3 个不同目标波束角度的近场波束方向图，

并给出了对应的回归距离。此时不同目标波束角度的仿真结

果如表 4 所示。

3.4 回归距离拟合函数

为得到回归距离与系统相关参数的具体关系，将目标波

▼表3 f = 28 GHz时仿真结果

目标波束角度/（º）
目标角度索引

N = 128

N = 256

N = 512

R = 3.361 4
Z = 86.405 4
R = 9.563 6
Z = 348.348 2
R = 27.129 5
Z = 1398.862 5

回归角度索引

回归距离/m

回归角度索引
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30

342
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338
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40
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50
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7.907 3

220

32.083 0

224

125.014 6

60

171

155

5.877 8

163

24.466 1

167

95.515 0

图5 f = 28 GHz、N = 128 时不同角度下近场波束方向图

（c） θ= 60°（a） θ=0°
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束角度 θ作为自变量，回归距离 rb作为因变量，根据仿真结

果，计算出各种情况下回归距离与目标波束角度 θ和瑞利距

离Z的拟合函数，所得拟合函数具体形式如表 5 所示。

从表 5 可以看出，相同载频下，不同天线数之间的回归

距离拟合函数的函数结构一致；而不同载频下，相同天线数

的回归距离拟合函数具有相同的表达。因此，考虑到数值计

算及拟合误差，可将回归距离与系统参数的关系的具体形式

归纳为：

rb = αZ cos (θ )， （16）
其中，α为一常数，Z为阵列瑞利距离，θ为目标波束角度。

具体地，α的值随天线数目改变而发生变化，不会随载频变

化而变，在 N = 128、256、512、1 024 时分别为 0.151 2、

0.149 7、0.144 2、0.133 7，拟合后有 α = -1.997 × 10-5N +
0.154 3。由 Z = 2D2 λ = ( )N - 1 2λ 2 可看出，天线数目 N、

载波频率 f = c λ对回归距离的影响通过阵列瑞利距离表现

出来，c代表光速。由式 （16） 可以看出，回归距离与阵列

的瑞利距离成正比，与目标波束角度成余弦函数关系。这意

味着随着天线阵列的增大，回归距离越大，由于角度偏转导

致的基站近场区域内目标波束角度附近受到该波束干扰的区

域也越大。

为验证回归距离拟合函数的有效性，在两种载波频率

下，分别选取各天线数目下目标波束角度为 15°，将实际回

归距离数值与拟合函数数值进行比较，结果如表 6 所示。可

以看出，两者之间虽然存在一定误差，但此误差远小于实际

回归距离，仅为实际回归距离的 2.16%。

4 结束语

本文对应用 XL-array 的 XL-MIMO 系统下近场波束方向

图的特性进行研究。基于近场球面波前，利用泰勒展开得到

均匀线阵的近似近场场强表达，绘制出考虑距离损耗的波束

▼表4 f = 50 GHz时仿真结果

目标波束角度/（º）
目标角度索引

N = 128

N = 256

N = 512

R = 1.882 4
Z = 48.387 0
R = 5.355 6
Z = 195.075 0
R = 15.192 5
Z = 783.363 0
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▼表5 不同系统参数下所得回归距离拟合函数

f
N

28 GHz
50 GHz

128

rb = 0.151 2Z cos (θ )
rb = 0.151 2Z cos (θ )

256

rb = 0.149 7Z cos (θ )
rb = 0.149 7Z cos (θ )

512

rb = 0.144 2Z cos (θ )
rb = 0.144 2Z cos (θ )

1 024

rb = 0.133 7Z cos (θ )
rb = 0.133 7Z cos (θ )

图6 f = 50 GHz、N = 128 时不同角度下近场波束方向图

（c） θ= 60°（a） θ=0° （b） θ=30°
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方向图。在此基础上，揭示了近场波束方向图中的角度偏转

现象，并引入回归距离这一新度量来刻画角度偏转程度，得

到了回归距离与目标波束角度、阵列尺寸以及载波波长的拟

合函数关系式。回归距离拟合函数表明，回归距离不仅与目

标波束角度呈余弦关系，还与阵列瑞利距离成正比。仿真结

果表明，所提出的回归距离拟合函数较好地表征了近场波束

方向图特性。
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▼表6 实际回归距离数值与拟合函数数值比较结果

载波频率 f/GHz

天线数目N

实际回归距离/m

拟合函数值/m

误差绝对值/m

误差绝对值与实际回归距离比

28

128

12.696 7

12.619 3

0.077 4

0.006 1

256

50.297 2

50.370 8

0.073 6

0.001 5

512

190.718 4

194.842 7

4.124 3

0.021 6

50

128

7.110 2

7.066 8

0.043 4

0.006 1

256

28.166 4

28.207 7

0.041 3

0.001 5

512

106.802 3

109.111 9

2.309 6

0.021 6
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摘要：提出了一种利用统计信道状态信息（CSI）的动态超表面天线（DMA）辅助无线携能通信传输方法。考虑一个由DMA阵列代替传统天线

阵列的基站、一个信息解码用户，以及一个能量收集用户构成的无线携能通信系统，将信道建模为莱斯空间相关信道，提出了平均收集能量和

发送功率约束条件下的可达遍历速率最大化问题。首先，利用随机矩阵理论将优化问题转化为一个确定性的优化问题；然后，通过交替优化方

法，设计了可达速率最大化和仅利用统计CSI的基站发送协方差矩阵和DMA权值矩阵。仿真表明，所提方法能达到通信速率和收集能量之间的

最优折中。

关键词：动态超表面天线；无线携能通信；统计信道状态信息；多输入多输出

Abstract: A dynamic metasurface antenna (DMA) assisted wireless portable communication transmission method based on statistical chan⁃
nel state information (CSI) is proposed. A wireless portable communication system is introduced, consisting of a base station using a DMA 
array instead of a traditional antenna array, an information-decoding user, and an energy-harvesting user. The problem of maximizing the 
achievable ergodic rate under the constraints of average harvested energy and transmit power is proposed, where the channels are modeled 
as Rice channels. Firstly, the random matrix theory is used to transform the optimization problem into a deterministic optimization problem. 
Then, by applying alternating optimization methods, the transmit covariance matrix at the base station and DMA weight matrix are designed 
to maximize the achievable rate based on only statistical CSI. The simulation results show that the proposed method can achieve the optimal 
tradeoff between communication rate and harvested energy.

Keywords: DMA; simultaneous wireless information and power transfer; statistical CSI; MIMO
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针对 5G 移动通信系统的不足，学术界和工业界对 6G 移

动通信系统提出了更高的要求，如超高的数据传输速

率、超低功耗、全球范围覆盖以及超低硬件成本等[1]。动态

超表面天线 （DMA） 是近年来基于超材料发展的一种新型

阵列天线，由于其天然的低能耗、低成本的材料属性，有望

在基站处代替传统的天线阵列[2]。DMA 阵列能够对发射和接

收波束进行可编程控制，并天然具备信号处理能力而不需要

专用模拟电路，与传统天线阵列相比需要更少的射频链和模

数转换器[3]。在文献[4]中，作者提出使用背腔 DMA 的空间复

用系统，提高了集群环境中的多输入多输出 （MIMO） 通信

能力，并进行了数字模拟仿真。但是，通过利用瞬时信道状

态信息 （CSI） 来调整 DMA 权值参数在实际通信中是不合理

的。首先，瞬时 CSI 是快速时变的，迫使 DMA 需要频繁调

整其特性以跟上信道状态变化，从而导致显著的信令开

销[5]；其次，DMA 通过配备智能控制器实现幅度或相位调

谐，虽然智能控制器能够在少量的能量下运行，但当持续运

行过载时仍然会导致耗电高的问题，频繁地调整 DMA 权值基金项目：国家自然科学基金项目（62071247）
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并不节能。与利用瞬时 CSI 相比，统计 CSI 有较长的相干周

期，可以有效减少信令开销并降低功耗[6]。

同时，随着无线通信技术的快速发展，无线通信网络中

的设备对能源的消耗变得越来越大。考虑到无线电频率信号

同时携带信息和能量[7]，在文献[8]中，作者研究了单输入单

输出信道的无线携能通信方案，将无线信息传输和无线功率

传输结合。在文献[9]中，作者进一步通信系统拓展到 MIMO

场景，研究了基于服务质量和能量约束的无线携能通信系

统。文献[10]在无线携能通信系统中考虑 MIMO 窃听信道，

假设基站仅知统计 CSI，在收集能量约束条件下实现了系统

的遍历安全速率最大化。

由于在无线携能通信系统中，传统天线阵列面临着成本

高、功耗大和物理尺寸受限的问题，本文在仅知统计 CSI 的

条件下，利用无线携能通信和 DMA 技术，与无线设备进行

信息交互的同时为无线设备提供能量，并有效降低系统的硬

件复杂度、实施成本和功率消耗，且避免了获取瞬时 CSI 带

来的困难。本文主要的研究工作如下：

1） 假设基站仅已知统计 CSI，建立 DMA 辅助的无线携

能通信系统模型，在空间相关莱斯信道中，为了克服对信道

进行蒙特卡洛平均而带来的计算复杂性，利用大系统近似理

论得到信息解码用户遍历速率的确定性等价式。

2） 提出一种交替优化算法，以最大化所得确定性等价

式为目标，在发送功率和收集能量约束条件下设计发送协方

差矩阵，在 DMA 权值和收集能量约束条件下设计 DMA 权值

矩阵。

3） 仿真结果表明，信息解码用户遍历速率的确定性等

价式与蒙特卡洛结果具有很好的拟合度。所提发送协方差矩

阵和 DMA 权值矩阵设计方法可以有效提高通信系统的速率

性能。

1 系统模型与问题描述

1.1 系统模型

考虑一个 DMA 辅助的无线携能通信系统，如图 1 所示，

该系统包括一个配备 DMA 阵列的基站、一个信息解码用户

以及一个能量收集用户。其中，DMA 阵列配备 K条微带，

每条微带配备 L个超材料阵元，即基站处的 DMA 阵列配备

N = K × L个超材料阵元，信息解码用户和能量收集用户分

别配备n根天线和m根天线。

将 DMA 阵列中每个超材料阵元的增益记为 ξl,k2，则 DMA

的权值矩阵Ξ ∈ CN × K可以表示为：

[Ξ ] (k1 - 1)L + l，k2
= ì

í
î

ξl，k2 ∈ D，  k1 = k2
      0    ，  k1 ≠ k2 ， （1）

其中，k1,k2 ∈ {1,…,K }，l ∈ {1,…,L }，D表示 DMA 阵元增益

可能取值的集合，典型的权值约束形式有 4 种：权值无限

制，即D = C；唯幅度约束，即D = [ x,y ]，0 < x < y ∈ R；

二值幅度约束，即D = c ⋅ { 0,1}，c ∈ R+；洛伦兹相位约束，

即D = { ( j + ejφ ) 2|φ ∈ [ 0,2π ] }。信号在微带内的传播过程

可以建模为具有有限脉冲响应的等效因果滤波器：

fk，l = e-rl，k (αk + jβk )， （2）
其中，k ∈ {1,…,K }，rl,k表示第k条微带的第 l个阵元的位置，

αk表示波导衰减系数，βk表示波数。等效脉冲响应的矩阵形

式F ∈ CN × N可以表示为：

[F ] (k - 1)L + l，(k - 1)L + l = fk，l。 （3）
在 DMA 中，每条微带的输出是相应微带上超材料阵元

观测到的辐射的线性组合。因此，配备了 DMA 阵列的基站

的发射信号 z ∈ CK可以表示为：

z = FΞx。 （4）
将信道建模为莱斯衰落信道，使用 Kronecker 模型描述

信 道 的 空 间 相 关 性 。 基 站 到 信 息 解 码 用 户 之 间 的 信 道

H ∈ Cn × N和基站到能量收集用户之间的信道G ∈ Cm × N分别

表示为：

H = R
1
2HXHT

1
2H + H̄， （5）

G = R
1
2GXGT

1
2G + Ḡ， （6）

其中，TH ∈ CN × N 和TG ∈ CN × N 表示基站发射天线的空间相

图 1 动态超表面天线（DMA）辅助的无线携能通信系统

L个超材料阵元

K条微带

动态超表面天线

基站

信息解码用户

能量收集用户

HH

GG
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关性矩阵，RH ∈ Cm × m 和RG ∈ Cn × n 表示用户接收天线的空

间相关性矩阵，H̄ ∈ Cn × N和 Ḡ ∈ Cm × N表示信道的确定性视

距 分 量 ， XH = [1/ N XH,ij ] ∈ Cn × N 和 XG =
[1/ N XG,ij ] ∈ Cm × N表示信道的随机成分，XH,ij和XG,ij是独立

同分布的复随机变量，具有零均值和单位方差。

用κ1 和κ2 表示基站和信息解码用户之间以及基站和能

量收集用户之间链路的莱斯因子，Γ1 和Γ2 表示两条链路的

大尺度衰落系数，对 RH、TH、H̄、RG、TG 和 Ḡ 做归一化

处理：

tr (RH ) = n，
tr (TH ) = 1

κ1 + 1 NΓ1， （7）

tr ( H̄H̄H ) = κ1
κ1 + 1 nΓ1， （8）

tr (RG ) = m，
tr (TG ) = 1

κ2 + 1 NΓ2， （9）

tr (ḠḠH ) = κ2
κ2 + 1 mΓ2。 （10）

因此，信息解码用户处接收到的信号 y ∈ Cn 可以表

示为：

y = HFΞs + w， （11）
其中，w ∈ Cn表示服从独立分布的零均值复加性高斯噪声向

量，方差为σ，s ∈ CK表示零均值高斯向量信号，协方差矩

阵为Q = E { ssH } ∈ CK × K，E {⋅} 表示求期望。基站发送功率

满足：

tr (Q ) ≤ NP， （12）
其中，P > 0表示基站的功率预算。

由于无线信道的广播性质，能量收集用户可以从周围环

境中的射频信号中收集能量。在一个时隙内，能量收集用户

的平均收集能量E表示为：

E = ςE{tr (GΞQΞHGH )}， （13）
其中，ς ∈ (0,1]表示能量收集用户的收集效率。

因此，基站和信息解码用户之间的可达遍历速率可以表

示为：

R (Q，，Ξ ) = 1
N E{logdet ( In + HΞQΞHHH )}。 （14）

1.2 问题描述

在无线携能通信系统中，通信速率和能量收集之间存在

折中。本文的目标是在能量收集用户的收集能量约束条件

下，通过优化发送协方差矩阵和 DMA 权值权阵，来最大化

可达遍历速率。因此，问题可以表述为：

max
Q，Ξ

   R (Q，，Ξ )
 s.t.     tr (Q ) ≤ NP，Q -≻ 0

           E{tr (GΞQΞHGH )} ≥ E0

           [Ξ ] (k1 - 1)L + l，k2
= ì

í
î

ξk1，l ∈ D，  k1 = k2
      0    ，  k1 ≠ k2 ， （15）

其中，E0 表示一个时隙内能量收集用户的最低平均收集能

量。上述优化问题是非凸的，优化变量Q和Ξ在目标函数

和约束条件中均是耦合的，很难同时进行优化，且由于优化

目标为速率期望的形式，需要对信道采用蒙特卡洛平均。

2 发送协方差矩阵和DMA权值矩阵设计

2.1 可达遍历速率的确定性等价表达式

在求解优化问题 （15） 时，为了避免对信道的蒙特卡洛

平均，首先利用大维随机矩阵理论，获得可达遍历速率在大

系统状态下的确定性等价表达式。当天线数均趋向于无穷

大，且比值n/N和m/N保持不变时，得到式 （14） 的确定性

等价表达式：

R̄ ( )Q,Ξ = 1
N logdet

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

ü
ý
þ

ïïïï

ïïïï

IK + eΞHTHΞQ +
1
σ2 Ξ

HH̄H( )In + e͂RH
-1
H̄ΞQ

+
1
N logdet ( )In + e͂RH - σ2ee͂ , (16)

其中，e和 e͂的具体表达式为：

e = 1
N tr (RH(σ2(In + e͂RH ) +

H̄ΞQ (IK + eΞHTHΞQ)-1
ΞHH̄H )-1 )， （17）

e͂ = 1
N tr (ΞHTHΞQ (σ2(IK + eΞHTHΞQ) +

ΞHH̄H(In + e͂RH )-1
H̄ΞQ)-1 )。 （18）

2.2 优化问题重构

不考虑常数ς的影响，用⊗表示克罗内克积，vec(⋅)表示

矩阵向量化，利用矩阵运算性质，式 （13） 的平均收集能量

E进一步写为：
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E = tr ( )ḠΞQΞHḠH + Eì
í
î

ü
ý
þ

tr ( )XGT
1
2G ΞQΞHT

1
2G X HG RG =

tr ( )ḠΞQΞHḠH +
Eì
í
î

ü
ý
þ

tr ( )vec ( )XG
H( )( )T

1
2G ΞQΞHT

1
2G ⊗ RG vec ( )XG =

tr ( )ḠΞQΞHḠH + 1
N tr ( )( )T

1
2G ΞQΞHT

1
2G ⊗ RG =

tr ( )( )ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTGΞ Q

。 （19）

因此，原始优化问题 （15） 可以转换为：

max
Q，Ξ

   R̄ (Q，Ξ )
 s.t.     tr (Q ) ≤ NP，Q -≻ 0

           tr ((ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTGΞ )Q) ≥ E0

           [Ξ ] (k1 - 1)L + l，k2
= ì

í
î

ξk1，l ∈ D，  k1 = k2
      0    ，  k1 ≠ k2 。 （20）

上述优化问题仍然是非凸的，接下来使用交替优化算法

分别设计发送协方差矩阵和 DMA 权值矩阵。

2.3 发送协方差矩阵设计

当 DMA 权值矩阵Ξ给定时，相应的优化Q的子问题可

以表示为：

max
Q

   R̄ (Q)
 s.t.     tr (Q ) ≤ NP，Q -≻ 0

           tr ((ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTGΞ )Q) ≥ E0。 （21）

上述优化问题是非凸的，将在下面的定理 1 中给出问题

（21） 的解。

定 理 1   矩 阵 K
- 1

2BK- 1
2 的 奇 异 值 分 解 可 以 表 示 为

K
- 1

2BK- 1
2 = UKΣKU HK ，则问题 （21） 的最优解可以表示为：

Qopt = K
- 1

2UKΛoptK U HK K
- 1

2。 （22）
B和K的表达式为：

B = eΞHTHΞ + 1
σ2 Ξ

HH̄H(In + e͂RH )-1
H̄Ξ

， （23）

K = -λν (ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTHΞ ) + IK， （24）

其中，λ ≥ 0 和ν > 0 是满足约束条件的拉格朗日参数。奇异

矩阵ΛoptK 的表达式为：

ΛoptK = ( 1
ν IK - Σ -1K )+

。 （25）
证明优化问题 （21） 的拉格朗日函数可以表示为：

L ( )Q,λ,ν,ϒ =
-R̄ ( )Q + ν ( )tr ( )Q - NP - tr ( )ϒQ -
λ( )tr ( )( )ΞHḠHḠΞ + m

N ΞHTGΞ Q - E0
， （26）

其中，λ ≥ 0，ν > 0 和 ϒ -≻ 0 是满足约束条件的拉格朗日参

数。通过将函数L (Q,λ,ν,ϒ)对Q进行偏导运算，得到优化问

题 （21） 的 KKT 条件。令

B = eΞHTHΞ + 1
σ2 Ξ

HH̄H(In + e͂RH )-1
H̄Ξ

， （27）
则 KKT 条件可以表示为：

ì

í

î

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

- 1
N ( )IK + BQ

-1
B + νIK - ϒ - λ( )ΞHḠHḠΞ + m

N ΞHTGΞ = 0,
λ ≥ 0
tr ( )ϒQ = 0,ϒ -≻ 0,Q -≻ 0

λ( )E0 - tr ( )( )ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTGΞ Q = 0

ν ( )NP - tr ( )Q = 0,ν > 0 。

（28）

另外，我们令

K = -λν (ΞHḠHḠΞ + m
N ΞHTHΞ ) + IK。 （29）

则式 （28） 中 KKT 条件的第一行可以转换为：

- 1
N (IK + K

- 1
2BK- 1

2Q′)-1
K

- 1
2BK- 1

2 + νIK - ϒ′ = 0
， （30）

其中，Q′ = K
1
2QK

1
2，ϒ′ = K

- 1
2ϒK- 1

2。于是，式 （28） 中 KKT

条件可以等效于：

max
Q′

   logdet (IK + K
- 1

2BK- 1
2Q′)

 s.t.     tr (K- 1
2Q′K- 1

2 ) ≤ NP，Q′-≻ 0。 （31）
上述优化问题可以通过注水算法求解，通过奇异值分解

K-1 2BK-1 2 = UKΣKU HK ， 得 到 最 优 发 送 协 方 差 矩 阵 Qopt =
K-1 2UKΛoptK U HK K-1 2，其中ΛoptK = (1/νIK - Σ -1K )+。
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2.4 DMA权值矩阵设计

当发送协方差矩阵Q给定时，相应的优化Ξ的子问题

可以表示为：

max
Ξ

   R̄ (Ξ )
 s.t.     tr ((ḠHḠ + m

N TG )ΞQΞH ) ≥ E0

           [Ξ ] (k1 - 1)L + l，k2
= ì

í
î

ξk1，l ∈ D，  k1 = k2
      0    ，  k1 ≠ k2 。 （32）

首先，由定理 2 得到 DMA 权值矩阵无约束时的最优解。

然后，将设计有约束的最优 DMA 权值矩阵问题转换为 Fro‐

benius 范数最小化问题，使有约束的 DMA 权值矩阵与所求

无约束最优解的距离最小。优化问题可以表示为：

min
Ξ

   



 






Ξ - V
- 1

2UQ- 1
2

F

 s.t.    [Ξ ] (k1 - 1)L + l，k2
= ì

í
î

ξk1，l ∈ D，  k1 = k2
      0    ，  k1 ≠ k2 。 （33）

上述优化问题的最优解可以表示为：

[Ξ opt ] (k1 - 1)L + l，k2
=

  
ì

í

î

ïïïï

ïïïï

arg min
ξk1，l ∈ D

|
|
|||||

|
|||| ξl，k2 - [ ]Ξ *

(k1 - 1)L + l，k2

2
，k1 = k2

                      0                      ， k1 ≠ k2 。 （34）
定 理 2   矩 阵 V

- 1
2 AV- 1

2 的 特 征 值 分 解 可 以 表 示 为

V
- 1

2 AV- 1
2 = UVΣVU HV ，则 DMA 权值矩阵无约束时的最优解可

以表示为：

Ξ * = V
- 1

2UQ- 1
2， （35）

其中，矩阵U是对V
- 1

2 AV- 1
2 进行特征值分解得到的降序排列

的前K个特征值对应的特征向量矩阵。A和V的表达式为：

A = eTH + 1
σ2 H̄

H(In + e͂RH )-1
H̄

， （36）

V = -μ (ḠHḠ + m
N TH )。 （37）

证明 DMA 权值矩阵无约束时，优化问题 （32） 的拉格

朗日函数可以表示为：

L (Ξ，μ) = -μ ( tr ((ḠHḠ + m
N TG )ΞQΞH ) - E0 ) - R̄ (Ξ )

，（38）
其中，μ ≥ 0 是满足约束条件的拉格朗日参数。通过将函数

L (Ξ,μ)对Ξ进行偏导运算，得到 DMA 权值矩阵无约束时优

化问题 （32） 的 KKT 条件。令

A = eTH + 1
σ2 H̄

H(In + e͂RH )-1
H̄

， （39）
则 KKT 条件可以表示为：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

- 1
N ( )IK + AC

-1
A - μ ( )ḠHḠ + m

N TG = 0

μ ( )E0 - tr ( )( )ḠHḠ + m
N TG ΞQΞH = 0

μ ≥ 0 ， （40）
其中，C = ΞQΞH。另外，我们令

V = -μ (ḠHḠ + m
N TH )。 （41）

则式 （40） 中 KKT 条件的第一行可以转换为：

- 1
N (IK + V

- 1
2 AV- 1

2C′)-1
V

- 1
2 AV- 1

2 = 0
， （42）

其中，C′ = V
1
2CV

1
2。于是，式 （40） 中 KKT 条件可以等效

于以下优化问题：

max
C′

   logdet (IK + V
- 1

2 AV- 1
2C′)。 （43）

令 V-1 2AV-1 2 = UVΣVU HV ，将得到的降序排列的前 K个

特征值对应的特征向量矩阵记为U，则 DMA 权值矩阵无约

束时的最优解为Ξ * = V-1 2UQ-1 2。

2.5 发送协方差矩阵和DMA权值矩阵的联合设计

发送协方差矩阵和 DMA 权值矩阵的完整交替优化算法

如算法 1 所示：

算法1：交替优化算法

初始化：Q( )0 = IK，Ξ ( )0 = Ξ ran，e(0) = e͂(0) = 1，ε = 10-4

（1） 循环

（2） 过程 1：给定Ξ，求解最优解Qopt

（3） 根据式（23）和式（24），计算B( )t + 1 和K ( )t + 1

（4） 根 据 式（22）计 算 Q( )t + 1 ，并 且 根 据 基 站 发 送 功 率 约 束

 trQ ≤ MP 和 能 量 收 集 用 户 的 收 集 能 量 约 束 条 件

E { tr (GΞQΞHGH ) } ≥ E0，确定合适的ν( )t + 1 和λ( )t + 1

（5） 根据式（17）和式（18）计算 e( )t + 1 和 e͂( )t + 1

（6） 根据式（16）计算 R̄ (Q( )t + 1 ，，Ξ )
（7） 更新 t：= t + 1，直到| R̄ (Q( )t + 1 ，，Ξ ) - R̄ (Q( )t ，，Ξ ) | ≤ ε
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（8） 获得Qopt = Q( )t + 1

（9） 过程 2：给定Q，求解最优解Ξ opt

（10） 根据式（36）和式（37），计算A( )t + 1 和V ( )t + 1

（11） 根据式（35）计算无约束的Ξ * ( )t + 1 ，并且能量收集用户的

收集能量约束条件 E{tr (GΞQΞHGH )} ≥ E0，确定合适的μ( )t + 1

（12） 根据式（34）计算Ξ ( )t + 1

（13） 根据式（17）和式（18）计算 e( )t + 1 和 e͂( )t + 1

（14） 根据式（16）计算 R̄ (Q，，Ξ ( )t + 1 )
（15） 更新 t：= t + 1，直到| R̄ (Q，，Ξ ( )t + 1 ) - R̄ (Q，，Ξ ( )t ) | ≤ ε
（16） 获得Ξ opt = Ξ ( )t + 1

（17） 直到 | R̄ (Qopt，，Ξ opt ) - R̄ (Q( )t ，，Ξ ( )t ) | ≤ ε，结束循环

3 仿真结果分析

本节将通过仿真结果来验证我们所提出算法的有效性，

仿真参数设置如表 1 所示。DMA 阵元增益可能取值的集合设

置为D = C，大尺度衰落系数设置为 Γi = Γ0d-τ
i ， i = 1,2，

信道的视距分量设置为全 1 矩阵，RH 和RG 设置为单位阵，

ΤH 和ΤG 的表达式为：

[ΤH或ΤG ] x，y = ∫-180°

180° dϕ
2πδ2

e
2πjds (x - y ) sin ( πϕ

180 ) - (ϕ - η) 2

2δ2

。 （44）
图 2 展示了不同优化方案下遍历速率的确定性等价式

（标记） 与 10 000 次的蒙特卡洛模拟仿真结果 （实线）。设置

基站处的 DMA 超材料阵元数N = 16，微带条数K = 4，每条

微带上超材料阵元数 L = 4，信息解码用户处的天线数 n =
16，能量收集用户处的天线数m = 12，E0 一个时隙内能量

收集用户的最低平均收集能量 E0 = 0.1 W。从图中可以看

出，所得确定性等价式具有良好的近似效果。为避免对信道

采用蒙特卡洛平均以降低计算复杂度，后续仿真皆展示遍历

速率的确定性等价式结果。初始发送协方差矩阵Q(0) 设置为

单位阵，初始 DMA 权值矩阵 Ξ (0) 设置为随机生成且满足

DMA 结构约束的矩阵。可以观察到，联合优化发送协方差

矩阵Q和 DMA 权值矩阵Ξ可以显著提升遍历速率，且仅优

化Q和Ξ也可以在一定程度上改善系统。

图 3 显示了所提交替优化算法的收敛性。设置基站处的

DMA 超材料阵元数N = 16，微带条数K = 4，每条微带上超

材料阵元数 L = 4，信息解码用户处的天线数 n = 16，能量

收集用户处的天线数m = 12，一个时隙内能量收集用户的

最低平均收集能量E0 = 0.1 W。图中 4 条曲线分别展示了不

同发送功率下所提交替优化算法的收敛情况，可以看到，所

提出的迭代算法收敛速度较快。

图 4 比较了在基站侧分别配备 DMA 阵列和传统天线阵

列时的系统遍历速率性能。设置基站处的传统天线数N′ =
16，DMA 超材料阵元数N = 16，微带条数K = 4，每条微带

上超材料阵元数 L = 4，信息解码用户处的天线数 n = 16，

▼表1 仿真参数设置

参数

大尺度衰落归一化系数Γ0
传播环境的路径损失指数τ

基站到信息解码用户的距离d1，d2
相对天线间距（单位为波长）ds

平均角度ηH
平均角度ηG

角度分布均方根δH，δG

数值

10-4

4
10 m

1
40°

-10°
9°

图 2 遍历速率的确定性等价式与蒙特卡洛模拟仿真结果

图 3 所提交替优化算法的收敛性
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能量收集用户处的天线数m = 12，一个时隙内能量收集用

户的最低平均收集能量E0 = 0.1 W。DMA 典型的 4 种权值约

束 形 式 设 置 为 ： 1） D = C； 2） D = [ 0.001,2 ]； 3） D =
{ 0,0.1}；4）D = { ( j + ejφ ) 2|φ ∈ [ 0,2π ] }。可以看到，DMA

辅助的系统遍历速率略低于传统天线辅助的系统，这是由于

DMA 阵列的使用大大减少了所需射频链数量。在图 4 的参数

配置下 （传统天线阵列需要 16 个射频链，DMA 阵列需要 4

个射频链），由于使用 DMA 阵列，成本和复杂度较高的射频

链数减少了 75%。此外，与唯幅度约束和二值幅度约束相

比，洛伦兹相位约束是在复平面上搜索，其得到的遍历速率

更高，仅次于权值无限制下的遍历速率。

图 5 展示了遍历速率与 DMA 微带数K和每条微带上超材

料阵元数 L的关系。设置信息解码用户处的天线数 n = 16，

能量收集用户处的天线数m = 12，一个时隙内能量收集用

户的最低平均收集能量 E0 = 0.1 W，发送功率 P = 30 dBm。

可以观察到，随着 DMA 微带数的增加，遍历速率增加。此

外，随着每条微带上超材料阵元数的增加，遍历速率也随之

增加。但是，与增加 DMA 微带数量相比，增加每条微带上

超材料阵元数量更具有实际意义。一方面，增加 DMA 微带

数会导致射频链数量的增加，而增加廉价的超材料阵元数并

不会带来较多的额外成本；另一方面，作为一种基于超材料

发展的新型阵列天线，DMA 的天线结构更加紧凑，这就意

味着在相同的物理尺寸上，DMA 可以在每条微带上集成更

多的超材料阵元。

图 6 给出了不同路径损失指数 τ下遍历速率与收集能量

E0 之间的变化关系。设置基站处的 DMA 超材料阵元数N =
16，微带条数K = 4，每条微带上超材料阵元数L = 4，信息

解码用户处的天线数 n = 16，能量收集用户处的天线数m =
12，发送功率P = 30 dBm。可以看出，随着所要求收集能量

的增加，信息解码用户侧的遍历速率降低，实现了无线携能

通信系统中通信速率和能量收集的折中。

4 结束语

本文研究了 DMA 辅助无线携能通信系统中的传输设计

方法。利用无线携能通信技术实现无线设备的并行化信息交

互与能量供应，同时使用 DMA 阵列有效解决无线携能通信

中传统天线阵列成本高、功耗大和物理尺寸受限的问题，实

现优势互补。引入大系统近似理论，得到信息解码用户遍历

速率的确定性等价式。以最大化该确定性等价式为目标，提

出了一种交替优化算法。在满足能量收集用户的能量需求条
图4 DMA 辅助系统与传统天线辅助系统的遍历速率比较

DMA：动态超表面天线

图5 不同超材料阵元数下遍历速率与DMA 微带数的关系

DMA：动态超表面天线

图 6 不同路径损失指数下遍历速率与收集能量的关系
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件下，利用统计 CSI，分别设计发送协方差矩阵和 DMA 权值

矩阵。仿真结果表明，所提设计方法可以有效提高通信系统

的速率性能。
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摘要：对Sub-6 GHz频段和毫米波频段可重构智能超表面（RIS）辅助多输入多输出（MIMO）通信信道进行了室内热点（InH）场景下的信道

测量。基于上述信道测量结果，研究了RIS辅助通信信道修正浮动截距（FI）模型，并对模型的准确性以及参数特性进行了验证。对RIS辅助通

信信道在多频段的传播特性进行了分析，包括路径损耗增益、路径损耗因子（PLE）、时间色散等。上述信道测量和建模结果将为 RIS 辅助通信

系统的实际应用奠定基础。

关键词：RIS；信道测量；信道建模；Sub-6 GHz；毫米波

Abstract: The channel measurements and modeling are conducted for reconfigurable intelligent surface (RIS) -assisted multiple-input 
multiple-output (MIMO) communications in an indoor hotspots (InH) scenario at the Sub-6 GHz band and millimeter wave band. Based on 
the channel measurement results, the modified floating-intercept (FI) path loss model for RIS-assisted wireless communication is investi⁃
gated, whose accuracy and parameter properties are verified. Moreover, the propagation characteristics for RIS-assisted channels, including 
path loss gain, path loss exponent (PLE), time dispersion, etc., are analyzed at the multi-frequency band. These channel measurements and 
modeling results would lay the foundation for future applications of RIS-assisted communication systems in practice.

Keywords: RIS; channel measurement; channel model; Sub-6 GHz; millimeter wave
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近年来，可重构智能超表面 （RIS） 已成为 6G 的一种极

具应用潜力的赋能技术。它能够通过低成本、低功耗

的近无源反射单元智能地操纵电磁波，从而实现智能地控制

传播环境，以提高成本效率、能量效率和频谱效率，被视为

新兴“智能无线电环境”范式的推动者[1]。具体来说，RIS

是一种由大量亚波长尺寸单元组成的超表面，每个单元由导

电印刷贴片组成，单元尺寸与工作频率成比例。由于单元中

嵌入了可调谐负载 （如 PIN 二极管或变容二极管等），因此

可以通过控制每个单元的电压，智能地重新配置其反射系数

（如振幅、相位、极化等） [2]。这些单元使 RIS 具有改变入射

信号相位响应和振幅响应的能力，并使反射信号向所需的方

向进行广播或波束成形。同时，RIS 为塑造无线信道引入了

新的自由度，并被视为多种应用的推动者。由于能以高能量

效率反射信号[3]，提供额外的信号传播路径，增强或减弱特

定方向的信号强度等，RIS 在覆盖增强[4-5]、辅助无线传输[6]、

环境感知和定位、安全通信[7]等方面极具应用前景[8]。

基于上述优势，RIS 辅助的无线通信受到广泛关注，学

术界和工业界对其开展了深入研究。其中一个重要的研究问

题是简单易用且准确的信道模型，这是进行链路预算分析、

RIS 辅助无线通信系统性能限评估以及优化设计的基础。然
基金项目：国家自然科学基金项目 （62231009），江苏省自然科学基金项目

（BK20211511）
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而，现有研究大多沿用无 RIS 场景下的已有模型或对其进行

理论建模。在新兴通信场景下，基于实际测量的多频段 RIS

辅助无线通信信道进行建模则鲜有报道，相关工作具有重要

的理论和实际意义。

因此，本文中我们研究了 RIS 辅助无线通信信道测量与

建模，着重研究了路径损耗模型。考虑到 Sub-6 GHz 频段在

5G 中的广泛应用[9]以及毫米波频段在 6G 中的潜在应用[10]，

我们在室内热点 （InH） 场景下对上述频段进行了 RIS 辅助

多输入多输出 （MIMO） 通信信道测量。针对该场景下的每

个频段，我们测量了 3 种传播模式，分别为 RIS 智能反射、

RIS 镜面反射以及无 RIS 模式。进而，使用测量得到的信道

数据拟合了修正的浮动截距 （FI） 路径损耗模型，验证了该

模型的准确性。在此基础上从路径损耗增益、路径损耗因子

（PLE）、时间色散参数等多个角度分析了 RIS 辅助通信信道

在不同模式和不同频段下的特性，进一步解释了 RIS 智能控

制传播环境的能力。

1 RIS辅助无线信道路径损耗模型

文献[11]综合考虑了物理因素和电磁因素，推导了 RIS

辅助无线通信自由空间路径损耗模型，并通过在微波暗室中

进行测量验证了该模型的准确性。文献[12]对文献[11]中的

模型进行了完善，明确给出了发射/接收天线和 RIS 单元的辐

射方向图表达式。同时，对单个 RIS 单元的散射性能、功率

以及面积进行了分析，并进行了 RIS 辅助无线通信的测量，

验证了该模型的准确性。

考虑一个通用的 RIS 辅助无线通信系统，如图 1 所示。

发射机 （Tx） 与接收机 （Rx） 之间的视距路径链路 （LoS）

被障碍物阻挡。Tx 通过具有增益为Gt的天线向 RIS 发射功率

为Pt的信号，信号经由 RIS 反射后被具有增益为Gr的天线的

Rx 接收，接收信号功率为Pr。RIS 位于笛卡尔坐标系的 x-o-

y 平面中，RIS 的几何中心与坐标系的原点对齐。RIS 的每行

包含M个单元，每列包含N个单元，共有N × M个单元。每

个单元沿 x 轴的大小为 dx，沿 y 轴的大小为 dy，它们通常具

有在λ 10 到λ 2 范围内的亚波长尺寸。Un,m表示第 n行第m

列中反射系数为Γn,m的单元，所有单元的反射系数具有相同

的幅度A与可编程的相位ϕn,m，即Γn,m = Ae jϕn,m。我们使用符

号 d1、d2、θt、φt、θr 和φr 分别表示 Tx 到 RIS 中心之间的距

离，Rx 到 RIS 中心之间的距离，RIS 中心到发射机的俯仰角

和方位角，RIS 中心到接收机的俯仰角和方位角。

在上述场景下，文献[12]提出了 RIS 辅助无线通信自由

空间路径损耗模型，其表达式为：

PL = Pt
Pr

= 16π2( )d1d2
2

GtGr( )MNdxdy
2cos ( )θt cos ( )θr A2

。 （1）
假设单元Un,m反射系数的相位ϕn,m是连续的，那么在这

种情况下，ϕn,m的设计为：

ϕn，m =
mod(- 2π

λ (( )sin ( )θt cos ( )φt + sin ( )θr cos ( )φr ( )m - M + 1
2 dx +

))( )sin ( )θt sin ( )φt + sin ( )θr sin ( )φr ( )n - N + 1
2 dy ，2π

， （2）
其中，mod 是取模值操作，λ是 RIS 辅助通信系统工作频率

对应的波长。

从公式 （1） 可以看出，当 Tx 天线、Rx 天线与 RIS 被配

置好后，Gt、Gr、M、N、dx、dy与A均为固定值，RIS 辅助

无线通信在自由空间中的路径损耗与 Tx 到 RIS 中心之间的距

离d1、Rx 到 RIS 中心之间的距离 d2、RIS 中心到发射机的俯

仰角θt以及 RIS 中心到接收机的俯仰角θr有关。

文献[13]基于公式 （1） 的自由空间路径损耗模型，对

传统 FI 模型进行了修正，提出了适用于 RIS 辅助通信信道的

修正 FI 模型，将 RIS 辅助通信信道模型推广到了一般场景，

并通过多场景下的信道测量验证了相应模型。

从公式 （1） 中可以看出，在自由空间中，d1 与d2 上的

PLE 为 2，cos (θt )与 cos (θr )上的 PLE 为-1。因此，文献[13]

给出了修正的 FI 模型，如公式 （3） 所示：

PLRISFI (d1，d2，θt，θr ) = α + 10β1log10(d1 ) + 10β2log10(d2 ) -
10λ1log10(cos (θt ) ) - 10λ2log10( )cos ( )θr + XFI

σ 。 （3）
在公式 （3） 中，β1 和 β2 是距离 d1 和 d2 相应的 PLE，λ1

和λ2 是角度 θt和 θr相应的 PLE，α表示与路径损耗偏移值相

Rx：接收机     Tx：发射机

▲图1 可重构智能超表面辅助无线通信系统示意图
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关的截距参数，XFI
σ 表示 FI 模型的阴影衰落因子 （SF），这

里建模为高斯分布N ( μ,σ2 )。
公式 （3） 的修正 FI 模型将公式 （1） 的自由空间路径

损耗模型做了一般化的推广，使其应用场景不再局限于自由

空间。对于实际测量得到的信道数据，可以通过拟合修正 FI

模型的 PLE 参数与截距参数，得到更加准确的信道路径损耗

模型。

2 信道测量系统

RIS 辅助 MIMO 通信信道测量系统框图如图 2 所示。测

量系统主要分为发射端、接收端和 RIS 3 个部分。发射端与

接收端中所有可程控部分均通过收发两端的交换机经由网线

连接于同一个局域网中，电脑通过局域网发送 Matlab 脚本命

令对测试系统收发两端进行控制。RIS 则与单独的电脑通过

网线连接，以完成对 RIS 的相位配置。

本文的测量系统对 Sub-6 GHz 频段和毫米波频段均适

用。对于两个测量频段，接收天线均选择增益为 0 dBi 的全

向天线。Sub-6 GHz 频段的发射天线选择半功率波束宽度为

60°，增益为 8.25 dBi 的喇叭天线；毫米波频段的发射天线

选择半功率波束宽度为 10°，增益为 25.6 dBi 的喇叭天线。

程控三轴滑台与五轴转台在 Matlab 脚本命令的控制下，通过

移动发射天线与接收天线，能够构建 8 × 4 虚拟 MIMO 收发

天线阵列。此外，Sub-6 GHz 频段的测量信号中心频点为

2.75 GHz，带宽为 100 MHz；毫米波频段的测量信号中心频

点为 35 GHz，带宽为 300 MHz。

在发射端，矢量信号发生器 R&S SMW200A 将经过同相/

正交 （I/Q） 调制和上变频之后的载频信号通过射频电缆传

输至功率放大器，经放大后通过发射天线辐射至空间信道

中。发送信号经过 RIS 镜面/智能反射，或不经过 RIS 反射，

到达接收端。接收端的接收信号依次通过接收天线、低噪声

放大器和射频电缆传输至频谱仪 R&S FSW50。频谱仪对接

收信号进行下变频、滤波、模数转换，随后在测量带宽内采

集 4 096 个样点，以 I/Q 接收序列的形式存储于存储器中，并

在接收到相应的 Matlab 脚本命令后通过局域网将 I/Q 数据传

送至电脑。其中，低噪声放大器对接收信号进行预先放大，

增加可分辨多径信号的数量，从而改善系统的动态范围。

本文的测量采用全球定位系统 （GPS） 驯服铷钟的方式

实现频率同步和时间同步。在发射机和接收机两端均配置有

一台泰福特 HJ5418A-H GPS 标准铷原子钟，矢量信号发生

器和频谱仪分别通过两台 GPS 铷原子钟的高精度 10 MHz 输

GPS：全球定位系统     PPS：脉冲每秒     RIS：可重构智能超表面     Rx：接收机     Tx：发射机

▲图2 RIS 辅助多输入多输出（MIMO）通信信道测量系统框图
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出信号实现频率同步；两台 GPS 铷原子钟的另一端口可以同

步输出 1 脉冲/s （PPS） 信号，利用该信号为矢量信号发生器

和频谱仪提供信号发送/采集触发信号，从而实现系统收发

两端的时间同步。

从图 2 还可以得到两个频段部署的 RIS 参数。2.75 GHz

频段部署的 RIS 由每列 32 个单元和每行 16 个单元组成，该

RIS 每个单元的尺寸为 0.05 m × 0.05 m。35 GHz 频段部署的

RIS 由每列 60 个单元和每行 60 个单元组成。该 RIS 每个单元

的尺寸为 0.003 8 m × 0.003 8 m。两个 RIS 的每个单元由金属

贴片和 PIN 二极管组成，它们的相位分辨率为 1 位，可以独

立编程。

3 信道测量场景

为了研究 RIS 辅助 MIMO 通信在 InH 场景下的传播特性，

本文中我们选择位于江苏省南京市无线谷 A3 楼二楼中庭和

三楼阳台处的场景进行信道测量，测量场景实景图如图 3

（a） 所示，图 3 （b） 展示了测量系统中各组件的相对位置。

从图 3 可以看出，Tx 位于三楼阳台，Rx 位于二楼中庭，二

者之间为非视距路径 （NLoS） 链路。为了充分展示 RIS 及其

不同传播模式的影响，我们在上述场景中测量了 3 种传播模

式下的信道，包括 RIS 智能反射、RIS 镜面反射以及无 RIS

传播模式。RIS 智能反射是指 RIS 将入射信号反射到期望的

方向上。在这种情况下，RIS 每个单元的相位配置通过文献

[14]提出的动态阈值相位量化方法得到。RIS 镜面反射是指

RIS 将入射信号反射到 RIS 的镜面方向上，即 θr = θt，φr =
φt + π 方向。在这种情况下，RIS 的所有单元都被配置为编

码“0”，RIS 的作用等效为一块相同尺寸的金属板[7]。无 RIS

是指将 RIS 从传播环境中移除，在这种情况下，Tx 与 Rx 之

间的信号传播为固有的 NLoS 链路。

每次测量时，位于三楼的程控三轴滑台在指令控制下移

动 8 次发射天线，位于二楼的程控五轴转台在指令控制下移

动 4 次接收天线，以构建收发均为均匀线性阵的 8 × 4 虚拟

MIMO 收发天线阵列。由于天线的移动距离远小于天线到

RIS 的距离，因此天线移动造成的 Tx/Rx 到 RIS 的距离变化可

以忽略。

如图 3 （b） 中所示，我们以 RIS 中心为原点，以 RIS 高

度的方向作为笛卡尔坐标系的 y 轴来进行建模。Tx 与 Rx 位

于 y-o-z 平面中，因此 RIS 中心到 Tx 的方位角φt = 90°，RIS

中心到 Rx 的方位角φr = 90°。在测量过程中，Tx 位置保持

不变，Tx 喇叭天线距二楼地面高 4.2 m + 1.6 m = 5.8 m；Tx

在二楼地面投影与 RIS 水平距离为 5.2 m；RIS 中心高度为

1.05 m。 因 此 ， Tx 与 RIS 中 心 距 离 即 d1 =
( )5.8 - 1.05 2 + 5.22 ≈ 7.04 m；RIS 中心到 Tx 的俯仰角 θt =

arctan ( ( 5.8 - 1.05) 5.2 ) ≈ 42.41°。Rx 全向天线距二楼地面

高 1.6 m；Rx 初始位置在二楼地面投影与 RIS 水平距离为

5.6 m，并且 Rx 以 1.6 m 的步长沿图 3 （b） 标注出的 Rx 轨迹

线远离 RIS。Rx 轨迹线上共有 10 个测量点，假设在第 i个测

量点 Rx 与 RIS 中心距离为di2 (i = 1,2,3,…,10)，RIS 中心到 Rx

的 俯 仰 角 为 θir。 经 过 计 算 ， di2 =
( )1.6 - 1.05 2 + (5.6 + 1.6(i - 1) )2 ， θir = arctan ((1.6 -

1.05) / (5.6 + 1.6 (i - 1) ) )。每个测量点对应的详细配置参数

见表 1。

4 数据处理方法

本 文 中 ， 我 们 采 用 时 域 相 关 法 计 算 信 道 冲 激 响 应

（CIR），具体原理为 Tx 发送具有良好自相关特性的序列 x，

Rx 将接收序列 y与发送序列 x作相关运算得到无线信道的

CIR。我们使用一对格雷互补序列对 a和 b作为发送序列，图3 RIS 的测量场景

RIS：可重构智能超表面     Rx：接收机     Tx：发射机

（b） 示意图

（a） 实景图
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Rx RIS
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并将 Rx 接收到的序列记为 ya和 yb。发送序列和接收序列之

间的关系为：

é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
úya

yb
= é

ë
êêêê ù

û
úúúú

a ⊗ h
b ⊗ h

+ é
ë
êêêê ù

û
úúúúza
zb ， （4）

其中，h为 CIR，za和 zb代表信道中的加性高斯白噪声，⊗为

循环卷积操作符。此外，CIR 又由空间无线信道冲激响应

hair和系统冲激响应hsys卷积得到，h、hair 与hsys 之间满足如下

关系：

h = hsys ⊗ hair。 （5）
根据公式 （5），我们可将公式 （4） 写为：

é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
úya

yb
= é

ë
êêêê ù

û
úúúú

a ⊗ hsys ⊗ hair
b ⊗ hsys ⊗ hair

+ é
ë
êêêê ù

û
úúúúza
zb

= é
ë
êêêê ù

û
úúúúAHsys

BHsys
hair + é

ë
êêêê ù

û
úúúúza
zb ， （6）

其中，A和B分别表示为以序列a和序列b为第一列的循环矩

阵，Hsys 为由系统冲激响应 hsys 生成的循环矩阵。由于格雷

互补序列对a和b的自相关特性可以表示为如下矩阵形式：

AHA + BHB = 2LIL， （7）
其中 L是格雷互补序列对的长度，IL 是 L × L的单位矩阵。

因此根据公式 （7） 可以由公式 （6） 求得hair 的表达式：

hair = 1
2L (H HsysHsys )-1(H HsysAHya + H HsysBHyb )。 （8）

由 x生成的循环矩阵满足 XH = FHdiag{x͂*}F 和 XHX =
FHdiag{x͂⊙x͂*}F 的性质。其中，F 表示离散傅里叶矩阵，

diag{x}表示以 x为对角元素的对角阵，x͂和 x* 分别表示对 x

进行离散傅里叶变换和复共轭操作后的结果。因此，公式

（8） 可以进一步简化为：

hair ( t，τ ) = 1
2L FHdiag{h͂sys⊙h͂*sys}

-1(diag{a͂*⊙h͂*sys}Fya +
diag{b͂*⊙h͂*sys}Fyb )。 （9）

由 上 述 测 量 CIR 的 原 理 可 以 看 出 ， 在 进 行 RIS 辅 助

MIMO 无线通信信道测量前，需要对测量系统进行校准得到

hsys。在校准过程中，断开图 2 中功率放大器和低噪声放大器

与收发天线之间的连接，将功率放大器输出端与低噪声放大

器输入端直连。发送格雷互补序列对 a和 b，接收端接收到

的序列为 ya_cal和 yb_cal，将接收序列与发送序列进行相关运算

即可得到系统冲激响应hsys，即：

hsys = 1
2L FH(diag{a͂*}Fya_cal + diag{b͂*}Fyb_cal )。 （10）

对于本文中的 RIS 辅助 MIMO 无线通信系统，在第 i个

测量点(i = 1,2,3,…,10)处对 8 × 4 虚拟天线阵列中的第 j个发

射天线 ( j = 1,2,3,…,8)与第 k个接收天线 (k = 1,2,3,4)的通信

信道按上述时域相关法求其 CIR，记为 ĥi,j,kair 。因此在每个测

量点，可以通过计算得到 32 个 CIR 数据。对每个 CIR 数据，

可以求其功率时延谱 （PDP）：

PDP i，j，k = | ĥi，j，kair ( t，τ) |2。 （11）
在 PDP 中，高于检测门限P th 的多径分量 （MPC） 被认

为是有效 MPC，否则被认为是无效 MPC 或噪声。检测门限

按公式 （12） 计算：

Pi，j，kth = max (Pi，j，kmax - γP，N i，j，k0 + γN )。 （12）
Pmax 是 PDP 的峰值功率，γP是相对于峰值功率的功率门

限，N0 是 PDP 的本底噪声，γN是相对于本底噪声的功率门

限。在本文中，γP 和 γN 分别设置为 60 dB 和 15 dB。假设

PDP 中有效 MPC 的数量为Q，则每个 PDP 对应的接收信号功

率为：

Pi，j，k = ∑
q = 1

Q

Pi，j，k，qval
， （13）

其中，Pi,j,k,qval 表示第 i个测量点处第 j个虚拟发射天线与第 k个

虚拟接收天线之间第 q个有效 MPC 的功率，由此可得第 i个

测量点处的平均功率：

P̄i =
∑
j = 1

8 ∑
k = 1

4
P̄i，j，k

8 × 4 。 （14）
系统的路径损耗PL可以按公式 （15） 计算：

PL = Pt + Gt + Gr + Gsys - P̄i， （15）
其中，Pt表示测量过程中的发射功率，Gt为发射天线增益，

▼表1 InH场景测量参数

测量点、参数

d1 /m
θt/（°）

di2 /m
θir/（°）

1

7.04

42.41

5.63

5.61

2

7.04

42.41

7.22

4.37

3

7.04

42.41

8.82

3.58

4

7.04

42.41

10.41

3.03

5

7.04

42.41

12.01

2.62

6

7.04

42.41

13.61

2.32

7

7.04

42.41

15.21

2.07

8

7.04

42.41

16.81

1.88

9

7.04

42.41

18.41

1.71

10

7.04

42.41

20.01

1.58
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Gr为接收天线增益，Gsys 为系统增益，P̄i为第 i个测量点处的

平均功率，上述表达式中各增益及功率均是对数形式。根据

公式 （10） 中的hsys 可以计算得到校准接收功率Prx_cal，系统

增益Gsys 可通过下式计算得到：

Gsys = Prxcal - Ptxcal， （16）
其中，Ptxcal 为校准发射功率。系统增益Gsys 中包括功率放大

器增益、低噪声放大器增益与系统损耗。

5 测量结果与分析

本节中，我们介绍了 InH 场景下 RIS 辅助 MIMO 通信信

道在两个频段下的测量结果，并使用修正的 FI 模型对测量

结果进行了拟合。通过对比测量场景下 RIS 智能反射、RIS

镜面反射以及无 RIS 的 NLoS 传播，得出了 RIS 对无线信道的

影响。此外，本节还从 PDP 的角度分析了 RIS 辅助信道在时

域的特性，并对相应结论做出了解释。

从第 3 节信道测量场景中的测量参数可知，Tx 与 RIS 中

心距离d1 为定值，RIS 中心到 Tx 的俯仰角θt为定值，因此路

径损耗模型中的变量只有 Rx 与 RIS 中心距离d2 和 RIS 中心到

Rx 的俯仰角 θr。从表 1 可以看出，θr 在 5.61°~1.58°之间变

化，cos (θr )的最大值与最小值之间的差值只有 0.004 4，因

此θr的变化可以忽略不计，当作定值处理。因此在本文的测

量场景下，路径损耗模型中的变量只有d2。在只有一个变量

的情况下，根据公式 （3） 可以推导出，修正的 FI 模型可以

变形为公式 （17）：

PLFI(d2 ) = ᾶ + 10βlog10(d2 ) + XFI
σ ， （17）

其中，ᾶ表示与路径损耗偏移值相关的截距参数， β表示路

径损耗与 d2 相关程度的 PLE，XFI
σ 表示 SF，建模为高斯分布

N ( μ,σ2 )。
对于 2.75 GHz 与 35 GHz 测量中的 RIS 智能反射模式，测

量数据与修正的 FI 模型拟合的 ᾶ参数分别为 38.52 dB 和

74.93 dB，拟合的β参数分别为 2.28 和 1.90。35 GHz 拟合的 ᾶ

参数要大于 2.75 GHz。这是由于频率越高，波长越短，而

RIS 的单元具有亚波长尺寸，因此与 RIS 单元相关的 dx和 dy
参数也越小，根据公式 （1） 可知拟合的截距参数也就越大。

此外，两个频段测量结果所拟合出与 d2 相关的 PLE 均与自

由空间下的理论值 2 比较接近。但是，2.75 GHz 拟合出的

PLE 大于 2，35 GHz 拟合出的 PLE 小于 2。这是因为，在本

文的测量场景下，2.75 GHz 频段的散射体比 35 GHz 更多，

散射多径更丰富，因此对d2 拟合出的 PLE 更大。

图 4 展示了 2.75 GHz 与 35 GHz 下 RIS 智能反射模式的测

量数据拟合的修正 FI 模型。从图 4 可以直观地看出，两个频

段下模型与测量数据均得到了很好的拟合。图 5 展示了两个

测量频段下修正 FI 模型中 SF 的累积分布函数 （CDF）。其

中，XFI
σ 表示模型的预测路径损耗与测量路径损耗之间的差

值。我们将该差值与高斯分布拟合，以验证模型预测的准确

性 。 修 正 的 FI 模 型 在 2.75 GHz 下 SF 拟 合 的 高 斯 分 布 为

N (0,1.622 )，在 35 GHz 下 SF 拟合的高斯分布为N (0,0.552 )。
它们的均值均为 0 dB，且标准差较小。这表明修正的 FI 模

型能很好地拟合测量的路径损耗。

图 6 展示了 2.75 GHz 与 35 GHz 下 RIS 3 种传播模式的路

径损耗以及自由空间下的路径损耗。两个频段下的 3 种模式

使用修正的 FI 模型进行拟合，自由空间路径损耗按公式

（1） 进行计算。在图 6 中，无 RIS 的测量模式也受到 Rx 与

RIS 中心距离d2 的影响。因为在该模式下，d2 表示 Rx 与 RIS

位于其他两种模式中的位置之间的距离，将d2 作为无 RIS 模

式的横坐标以便比较 3 种模式之间的差异。从图 6 中可以看

图 4 智能反射模式下测量结果拟合的修正 FI模型

FI：浮动截距     PL：路径损耗

（a） 2.75 GHz 

（b） 35 GHz
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出，随着 d2 的增加，3 种模式的路径损耗都在增加，但 RIS

镜面反射与无 RIS 模式路径损耗增加速度比 RIS 智能反射更

快。此外，比起镜面反射和无 RIS 模式，智能反射模式的

PLE 与自由空间模型的值更加接近。但是，2.75 GHz 下 RIS

智能反射模式的 PLE 比自由空间模型的 PLE 更大，35 GHz

下更小，这一点从前述拟合的β参数值也可以看出。这是因

为 2.75 GHz 散射更多，因此路径损耗随d2 变化更快。然而，

35 GHz 散射更少，更接近于自由空间路径损耗随 d2 的变化

速度。从图 6 （a） 和图 6 （b） 还可以看出，2.75 GHz 的智

能反射模式的路径损耗分别比镜面反射与无 RIS 表现出了

6.51 dB 和 8.81 dB 的最大增益，35 GHz 则分别为 16.61 dB 和

17.31 dB。以上两点均体现出了 RIS 智能反射模式聚焦信号

能量的能力。

图 7 （a） 和图 7 （b） 展示了在 RIS 3 种传播模式与 2 个

频段下，第 5 个测量点处第 4 个虚拟发射天线与第 2 个虚拟

接收天线之间的 PDP。可以看出，在两个测量频段下，RIS

智能反射模式的 PDP 峰值都是最高的，其次是 RIS 的镜面反

射模式。无 RIS 的模式由于系统固有的 NLoS 链路传播，PDP

峰值最低。为了更直观地对比 2.75 GHz 与 35 GHz 的 PDP，

图 7 （c） 展示了两个频段下 RIS 智能反射模式的 PDP。从图

7 （c） 可以看出，35 GHz 的 PDP 峰值与整体 PDP 水平均低

于 2.75 GHz。这是因为频率越高，路径损耗越大，接收信号

功率越小。此外，从图 7 （c） 还可以看出，35 GHz 的 PDP

包络比 2.75 GHz 的更窄，这是因为 35 GHz 在测量场景中的

散射体比 2.75 GHz 更少，因此通过散射和衍射到达 Rx 的多

径信号更少，因此包络更紧凑。

6 结束语

本文中，我们对 2.75 GHz 与 35 GHz 的 RIS 辅助 MIMO 通

信信道进行了 InH 场景测量和建模。利用基于时域相关法的

测量系统与两个频段的 RIS，我们在 2.75 GHz 与 35 GHz 下进

行了测量。在每个频段，测量了 3 种传播模式，包括 RIS 智

图5 SF 与拟合的CDF

（a） 2.75 GHz 

（b） 35 GHz

CDF：累积分布函数     FI：浮动截距      SF：阴影衰落因子

图 6 3种传播模式的路径损耗

（a） 2.75 GHz 

（b） 35 GHz
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能反射、RIS 镜面反射和无 RIS 传播模式。基于测量所得数

据，利用修正的 FI 模型对所测 RIS 辅助 MIMO 通信信道进行

了路径损耗建模，并验证了模型的准确性。从结果来看，两

个频段下 RIS 智能反射模式的路径损耗均显著低于 RIS 镜面

反射和无 RIS 的传播模式，这证实了 RIS 改善信道质量的巨

大潜力。两个频段下 RIS 辅助信道路径损耗模型也都很好地

拟合了修正的 FI 模型。测量结果还表明，RIS 智能反射模式

最有利于聚焦信号能量和减少时间色散，体现了编码方案对

RIS 辅助通信的重要性。
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摘要：超大规模多输入多输出（XL-MIMO）是面向未来6G超级无线宽带和超大规模连接的关键技术，其空间非平稳特性导致局部天线阵列区

域可能仅会被部分用户“看到”，称为用户可视区域（VR）。利用VR可实现XL-MIMO低复杂度传输设计，如何识别用户VR是其必要前提。由

于用户VR与其空间位置存在天然联系，可通过选择少量用户估计并反馈其所在位置处的VR，然后结合用户位置外推出其余用户VR。该过程可

解释为“VR地图”的空间采样与重建，外推效果与采样点位置选择关系密切。为提高采样效率，基于探测与细化相结合的设计理念，提出了一

种有限样本下的非均匀空间采样方案，并分析探测细化调控因子的设计方法。仿真结果表明，所提方案相较于传统随机采样具有更高的效率，

可显著提升小样本下的VR识别准确性。

关键词：超大规模多输入多输出；空间采样；可视区域识别；探测细化

Abstract: Extra-large massive multiple-input multiple-output (XL-MIMO) is a key technology for future 6G ultra wireless broadband and ul⁃
tra large-scale connectivity. Its spatial non-stationary characteristic may result in the local antenna array region being only “visible” to some 
users, known as the user’s visibility region (VR). Utilizing VR can achieve low complexity transmission design for XL-MIMO, while recogniz⁃
ing user’s VR is a necessary prerequisite. Due to the natural connection between user’s VR and their spatial location, a small number of us⁃
ers can be selected to estimate and provide feedback on the VR at their location, and then combined with the user's location to extrapolate 
the VR information of other users. This process can be explained as spatial sampling and reconstruction of “VR maps”, and the extrapolation 
effect is closely related to the selection of sampling point positions. In order to improve sampling efficiency, a non-uniform spatial sampling 
scheme under limited samples is proposed based on the design concept of combining exploration and refinement, and the design method of 
exploration and refinement control factor in general scenarios is analyzed. The simulation results show that the proposed scheme has higher 
efficiency compared to traditional random sampling and can significantly improve the accuracy of VR recognition in small samples.

Keywords: XL-MIMO; spatial sampling; visibility region recognition; exploration and refinement

引用格式：厉凯 , 高锐锋 , 王珏 . 面向 XL-MIMO 可视区域识别的非均匀空间采样 [J]. 中兴通讯技术 , 2024, 30(3): 52-59. DOI: 10.12142/
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IMT-2030 （6G） 推进组指出，未来 6G 移动通信系统将在

5G 三大典型场景基础上深化，支持构建超级无线宽带和

超大规模连接网络[1]。面对 6G 的超高速率与海量连接需求，

对空间资源的挖掘将被推升至新的层次。超大规模多输入多

输出 （XL-MIMO） 是大规模 MIMO 天线技术的演进升级，

是提升 6G 通信能力的物理层候选关键技术[2]。然而，天线数

量激增导致 XL-MIMO 传输设计变得更具挑战。

XL-MIMO 空间非平稳传播特性产生了可视区域 （VR），

即局部天线阵列可能仅会被部分用户“看到”[3]。不同用户

VR 可能具有空间正交特性，这为 XL-MIMO 的低复杂度传输

提供了新的设计维度。利用 VR 的传输设计需要以 VR 识别

作为前提。由于用户 VR 与用户位置存在天然联系，可通过

基金项目：国家自然科学基金项目（62171240、62001254）；福建省促进海洋
与渔业产业高质量发展专项资金项目（FJHYF-ZH-2023-03）；江苏省研究生科
研 与 实 践 创 新 计 划 项 目 （KYCX23_3395）； 南 通 市 自 然 科 学 基 金 项 目

（JC2023074）
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选取少量用户并发送探测导频信号的方式测量用户所在位置

的 VR 信息[4]，然后外推其他位置的用户 VR。显然，外推效

果与采样用户位置密切相关。

上述过程本质上是对 VR 信道环境的空间采样与重构。

尽管较大的采样率通常意味着可实现更好的重构效果，但受

限于样点的探测导频资源开销，现实中在信道 VR 环境变化

之前，可实现的采样数目往往有限。为提升采样效率，需要

对样本数量受限下的空间采样方法展开深入研究。

VR 信道环境的采样重构与空间域数字信号 （特别是数

字图像） 处理具有相关性，因此可借鉴相关领域的经典算

法，比如图像采样、图像边缘检测等[5-6]。具体到 VR 识别的

任务，其首要目标是利用有限的空间采样点检测出每个 VR

区域的边界。在数字图像处理中，边界检测通常利用各种边

缘检测算子从图像中抽取边缘线段，然后从一个边界点出

发，依据判决准则逐个搜索下一边界点，直至形成目标物体

的边界曲线[6]。与之不同，VR 信道环境中用户 （即可行采

样点） 的分布是离散的、非均匀的，无法实现连续的空间采

样。因此，图像边界检测方法难以直接应用到所关注的用户

采样场景，需要从离散、非均匀采样的角度研究 VR 信道环

境的空间采样问题。

在此背景下，本文讨论了非均匀空间采样方案在 XL-

MIMO 系统用户 VR 识别中的应用。首先，分析了导致 VR 区

域识别出错的两种主要原因，并提出通过限定采样用户间距

抑制因 VR 区域未探出而导致的错误 （即未知区域探测），

以及通过增加边界采样抑制因 VR 区域边界不匹配而导致的

错误 （即已知边界细化）。进一步地，将上述两种采样方法

灵活适配于不同的传输阶段：在传输初期优先扩大 VR 探测

范围，在后期进一步丰富 VR 边界细节。通过蒙特卡罗法，

对不同 VR 环境下的探测细化比例调控因子最佳设计进行研

究。最后，通过仿真验证了所提非均匀空间采样方案在全传

输阶段均可取得比传统随机采样更好的 VR 识别准确率。

1 系统模型

为讨论面向 VR 识别的用户空间采样方法，首先需要建

立 XL-MIMO 系统中 VR 信道环境识别的一般系统模型。

1.1 用户位置与可视区域映射关系

考虑如图 1 所示的 VR 模型。该模型中多个散射体簇随

机覆盖目标区域，每个簇仅能被位于其覆盖区域内的用户看

到。根据 COST-2100 信道模型[7]，将每个簇的覆盖区域建模

为随机半径的圆形，该圆形区域称为移动站侧可视区域

（MS-VR）。不同的 MS-VR 可以通过簇映射到天线阵列侧的

不同子阵列区域，即基站侧可视区域 （BS-VR）。通过上述

映射关系，将各用户所能看到的 BS-VR 集合称为该用户的

VR，即其“可视”的天线阵列集合。由于位置相近的用户

通常具有相同的 VR，将用户侧具有相同 VR 的用户所在几何

区域称为一个 VR 区域 （如图中绿色方格区域所示），整个

覆盖区域可由此划分为多个不同的 VR 区域。

VR 区域反映了用户位置与用户 VR 之间的映射关系，图

1 所示的 VR 区域分割可视为 VR 环境地图。通过选择信标用

户发送上行导频以估计其所在位置的 VR，实现对 VR 信道环

境的空间采样，可建立用户位置-VR 数据集[4]。在此基础

上，结合用户位置先验信息可外推其余用户 VR。显然，整

体的 VR 外推效果与当前 VR 环境的空间采样数量及位置有

关。一般而言，采样数量越多 （即位置-VR 数据集越丰富），

VR 识别准确率也会相应地提升。但空间采样点的增多将造

成探测导频资源开销的增加。为提高整体 VR 外推准确性，

需要优化有限样点的采样位置。

1.2 VR识别的时序框架

为了进一步阐述面向 VR 识别的用户空间采样问题，我

们建立如图 2 所示的时域传输框架。在研究中，为描述 VR

环境随时间的变化，我们采用基于散射体簇的几何信道模

型。模型中各散射体簇服从特定生灭过程，其变化相对缓

慢[8]。因此可假定在环境相对静止的一段时间内用户 VR 保

持不变，定义为环境相干时间 T。在一个完整的时段 T内，

将传输过程划分为N个传输周期，每个周期在数据传输之前

均执行空间采样、导频探测和 VR 识别等系列步骤。由于同

BS-VR：基站侧可视区域
MS-VR：移动站侧可视区域

VR：可视区域

▲图 1 用户侧 VR 区域与天线阵列侧 VR 的映射关系
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一时段T内所有传输周期的用户 VR 保持不变，因此之前周

期通过空间采样和导频探测获得的位置-VR 数据集可辅助其

后周期的采样选点、VR 识别及传输设计。例如，可利用传

输周期 1⋯n累积的位置-VR 数据集，实现第 n个周期的 VR

识别，其中 1 ≤ n ≤ N。显然，VR 识别性能会随周期的演进

和空间采样的累积而逐步提升。

当周期累积较少时，由于位置-VR 数据集中样本数量较

少，可能出现部分 VR 区域内因没有采样用户而导致的 VR

区域无法识别现象 （即 VR 标签缺失）；此外，还可能出现

利用样点外推出的用户 VR 标签与真实 VR 标签不同的错误

（即 VR 边界误判）。为减少上述错误的发生，以下我们对小

样本下的高效空间采样问题展开深入研究。

2 空间采样方案

考虑 VR 识别出错的两种主要原因，即 VR 标签缺失和

VR 边界误判，在前期工作[9]中提出了探测与细化相结合的

用户采样方案：一方面，利用 VR 探测用户采样来克服 VR

标签缺失错误；另一方面，利用边界细化用户采样来减少

VR 边界误判。探测用户和细化用户的比例会随传输周期演

进而动态变化。定义比例调控因子

α = 探测采样数
采样总数

, α ∈ [ 0, 1] 。 （1）

用于灵活分配探测与细化两部分采样用户的比例。在不

同传输周期，动态调整α有利于协调发挥探测和细化两方面

的优势。α取值与用户环境 （特别是用户采样密度） 相关，

当采样用户密度较小时，有限的采样点主要用于探测出更多

的 VR 区域，因此α取值较大；当采样用户密度较大时，充

足的采样点将进一步用于细化 VR 区域边界，因此α取值较

小。同一应用场景中，往往在传输初期对应密度较小情景，

而后期对应密度较大情景。

本节在探测细化相结合的设计理念上进一步展开深入研

究，包括面向扩大探测范围的空间采样算法、细化区域边界

的空间采样算法，以及探测细化比例调控因子的设计方法。

2.1 面向扩大探测范围的空间采样方法

已有的用户空间采样方法主要基于随机算法[4]，虽然实

现简单，但由于缺乏空间约束，容易出现局部区域采样用户

过度集中而导致非必要资源浪费，或大面积区域因采样过于

稀疏而导致潜在 VR 区域无法探出。为了高效探测出更多 VR

区域，可利用已有采样用户的位置信息，通过限定空间采样

点之间的距离来实现更加均匀的采样，并由此增加未知 VR

区域的探测效率[9]。

图 3 显示了在随机采样与限定间距采样两种方式下，采

样用户间距的累积分布函数 （CDF） 曲线。由图可知，随机

采样的用户间距在一个较大的范围内变化，而限定间距采样

的用户间距变化范围很小，这反映出后者用户位置分布更为

均匀分散。

图2 基于VR 识别的时域传输框架

VR：可视区域

图 3 相邻采样用户间距的 CDF 曲线

CDF：累积分布函数
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2.2 面向细化区域边界的空间采样方法

刻画 VR 区域边界细节有利于抑制 VR 边界误判现象发

生，更多地在区域边界附近进行非均匀空间采样是一种有效

的方法。文献[9]中提出了一种名为 DBR （动态边界细化）

的启发式方法用于识别已知采样 VR 区域边界附近的用户。

该方法在 VR 标签不同的已知采样用户对的中垂线附近采样

新用户，其 VR 识别性能可随着采样用户数量的增加而逐步

提升。尽管该方法有效性得到实验验证，但其启发式设计缺

乏理论解释。

为此，基于图像处理领域的边缘检测理论，本节进一步

设 计 了 小 样 本 K 邻 点 （SSKP） 法 和 邻 周 期 残 差 边 缘

（APRE） 法，用于 VR 区域边界附近用户采样。图像处理领

域将边缘定义为图像中亮度突变的区域，通过计算局部图像

区域的亮度差异，可以检测出不同目标的边界[6]。一方面，

基于计算图像区域亮度差异可得到边缘的图像检测理论[6]，

SSKP 法通过统计 VR 区域中小样本集合的 K 邻点临时 VR 标

签中同属小样本集合的用户占比，从邻点占比低于设定阈值

的中心用户中选出边界用户；另一方面，基于原图像中减去

一幅平滑处理图像可得到边缘的图像检测理论[10]，APRE 法

通过对比两相邻传输周期中普通用户的临时 VR 标签，从先

后标签不同的用户中选出边界用户。

为了进一步阐述以上两种边界用户采样算法，假定当前

VR 场景覆盖的用户集为 Φ，在一个时段T内共包含N个传

输周期，且每周期的调控因子αn (n = 1,2,⋯,N ) 已提前测得。

由于导频资源受限，每周期固定从 Φ 中少量采样 L个用户。

第 n个周期的采样用户集为 Ln，累积得到的用户采样集为

Sn。以下两种算法描述均基于上述假定。

SSKP 方法的具体实现过程如算法 1 所述。在首个传输

周期通过探测采样建立最初的位置-VR 数据集，其余用户依

据此数据集判决自身位置所属的 VR 区域，并将属于同一 VR

区域的用户归为同一用户子集，即每个子集对应一个 VR 区

域。在同一T内，为确保已采样的用户不被重复采样，步骤

6 中限制每次只能从集合 Φ\Sn中进行采样。步骤 15—20 统计

每个用户子集中包含的元素数量，从较小子集中采样用户，

若与该用户距离最近的 K 个用户中临时 VR 标签与该用户不

同的数量超过 50%，则将该用户放入候选用户集中，用于采

样边界用户。最后执行步骤 24—27 更新所有用户的临时 VR

标签。

算法1：SSKP 空间采样

  输入：  用户集 Φ； 传输周期数N； 每周期采样数L；

   调控因子{αn}，n = 1，⋯，N； 邻点数K

  输出：  第n个传输周期累积的用户空间采样集Sn
1 初始化集合S0 ← ∅；

2 forfor n = 1 to N dodo
3    Ln ← ∅，，  Sn ← Sn - 1；
4    ifif n < 2 thenthen
5      whilewhile | Ln | < L dodo
6        利用2.1节所述方式从集合Φ\Sn中采样探测用户 l；

7          Ln ← Ln ∪ {l}；

8        Sn ← Sn ∪ Ln；

9        endend
10     elseelse
11      whilewhile | Ln | < αnL dodo
12        重复步骤 6—8，采样探测用户 l；

13      endend
14      whilewhile | Ln | < L dodo
15        将临时 VR 标签相同的用户归入同一子集；

16        从元素数量较少的子集中采样用户 l′；
17        统计 l′最近K邻点中临时 VR 标签与 l′不同的点

数k；

18        ifif k K ≥ 50% thenthen
19          重复步骤 7 和 8，将采样的 l′作为细化用户 l；

20        endend
21      endend
22    endend
23    返回Sn；

24    forfor m = 1 to |Φ | dodo
25         计算用户m与Sn中每个采样点的距离；

26         找出距离最近点，并以其 VR 标签作为m的临时 VR
标签；

27    endend
28 end end

由于 SSKP 法对相邻用户依赖性较强，当用户点数较少

时，可能难以获取足够的采样点。与 SSKP 法不同，APRE

法不受空间用户点数约束，因此更具普遍适用性，其具体实

现过程如算法 2 所述。前两个传输周期内分别采样L个探测

用户，在此基础上初步建立位置-VR 数据集，其余用户依据

此数据集判决自身位置所属的 VR 区域，并将区域 VR 标签

作为当前用户的临时 VR 标签。自第 3 个传输周期起，将 L

个采样用户分为两部分，前一部分对应探测用户，后一部分

对应细化用户，两部分的占比由调控因子决定。步骤 14—

19 和步骤 26—30 将当前传输周期及其之前两周期的用户临
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时 VR 标签集合依次表示为 ΔT、ΔT1 和 ΔT2，并通过对比 ΔT1
和 ΔT2 中用户m的临时 VR 标签值 Δt1m和 Δt2m，将前后标签不

同的用户m放入候选用户集E中，用于采样边界用户。

算法2：APRE 空间采样

  输入：  用户集 Φ； 传输周期数N； 每周期采样数L； 调控因子

{αn}，n = 1，⋯，N

  输出： 第n个传输周期累积的用户空间采样集Sn
1 初始化集合S0 ← ∅， ΔT1 ← ∅， ΔT ← ∅；

2 forfor n = 1 to N dodo
3   Ln ← ∅，，  Sn ← Sn - 1， ΔT2 ← ΔT1， ΔT1 ← ΔT， 

ΔT ← ∅， E ← ∅；

4   ifif n ≤ 2 thenthen
5     whilewhile | Ln | < L dodo
6       利用 2.1 节所述均匀采样方式从集合 Φ\Sn 中采

样探测用户 l；

7       Ln ← Ln ∪ {l}；

8       Sn ← Sn ∪ Ln；

9     endend
10   elseelse
11     whilewhile | Ln | < αL dodo
12       重复步骤 6—8，采样探测用户 l；

13     endend
14     forfor m = 1 to |Φ | dodo

15       从 ΔT1 和 ΔT2 中找出用户m之前两相邻周期的

临时 VR 标签 Δt1m和 Δt2m；

16       ifif Δt1m ≠ Δt2m thenthen
17         E ← E ∪ {m}；

18       endend
19     endend
20     whilewhile | Ln | < L dodo
21       从集合E\ (E ∩ Sn )中采样用户 l；

22       重复步骤 7 和 8，将 l作为细化用户；

23     endend
24   endend
25   返回Sn；

26   forfor m = 1 to |Φ | dodo
27     计算用户m与Sn中每个采样点的距离；

28     找出距离最近点，并以其 VR 标签作为m的临时 VR
标签 Δtm；

29     ΔT ← ΔT ∪ {Δtm}；
30   endend
31 end end

使用 SSKP 和 APRE 非均匀空间采样法可以得到的用户

分布如图 4 所示。由图中绿色星点 （边界采样点） 的位置分

布可知，所选边界用户都处在真实 VR 边界附近，这表明所

提算法能够有效采样边界用户。需要说明的是，考虑到初始

图4 用户空间采样分布图

APRE：邻周期残差边缘     SSKP：小样本K邻点

（a） SSKP空间采样 （b） APRE空间采样
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传输周期采样用户主要用于快速探测潜在的 VR 区域，因此

在 SSKP 和 APRE 方法中将初期采样全部作为探测用户使用。

2.3 调控因子设计

在任意指定的 VR 场景下，通过蒙特卡罗法进行大量试

验可以得到α的最佳取值。首先将用户划分到探测和细化两

个不同的子用户集中。然后，假设已知覆盖区域内M个 MS-

VR 的圆心 cm和半径 rm (m = 1,2,⋯,M )，也即已知用户 VR 区

域的边界，首先计算用户 l（其位置坐标为 ( lx,ly )） 到不同

MS-VR 圆心的距离：

dlm = ( lx - cm
x

)2 + ( ly - cm
y

)2
， （2）

并求出各个距离dlm与相应 MS-VR 半径差的绝对值：

Δdlm =  dlm - rm 。 （3）
然后选取M个 Δdlm中的最小值作为该用户与其最近 VR 边界

的距离：

Δdl = min{Δdl1，Δdl2，⋯，ΔdlM}。 （4）
同理，重复以上步骤可得到所有用户与 VR 边界的距

离。对得到的距离从小到大进行排序，将前面距离小的用户

采样放入细化子用户集中，并将其余用户采样放入探测子用

户集中。在此基础上，每次从探测用户子集中选出彼此间距

均匀的用户作为探测部分，从细化用户子集中选出距离 VR

边界最近的用户作为细化部分。

对于特定的 VR 环境场景 （如图 1 所示），假设每个时段

T内存在N = 8 个传输周期。每周期在 VR 识别之前进行一次

空间采样。每次采样均需遍历所有可能的α取值，并依据α

取值从前面得到的探测用户子集和细化用户子集中分别选出

相应数量的用户，用于测试不同α取值下的 VR 识别准确率，

并从中选出使 VR 识别准确率最大的α作为本次最佳调控因

子。为使结果更具一般性，在同一 VR 环境下分别针对不同

的用户分布情况反复进行 100 次独立试验，取每周期最佳α

的数学期望作为最终结果。当α取值范围设定为[0, 0.2, 0.4, 

0.6, 0.8, 1]时，不同传输周期的最佳α取值结果如表 1 所示。

同理，对其他不同 VR 场景下的 α进行蒙特卡罗搜索，

同样可以得到相应的最佳α。利用预先测得的最佳α可以有

效指导对应场景下的探测细化比例分配。

3 仿真与测试

3.1 仿真设计

利用图 1 所示的 VR 模型对超大规模连接场景进行仿真

测试。在一个 300 × 300 m2 的平面区域内，20 个 MS-VR 覆

盖所有用户，不同 MS-VR 相交共产生 56 个 VR 区域。假定

共有 30 000 个用户终端随机分布在覆盖区域内，且在一个时

段T内共包含 8 个传输周期，每个传输周期从用户空间不重

复地采样 200 个用户，其余作为普通用户。仿真中对比的空

间采样方法包括前文提及的随机采样、限定间距采样、DBR

采样，以及本文设计的非均匀空间采样中的 SSKP 和 APRE。

3.2 测试结果

首先，测试固定α时所提非均匀空间采样方法的性能。

令α = 0.8，对不同空间采样方法下的 VR 识别性能进行仿真

测试，结果如图 5 所示。由图可知，所提的两种非均匀空间

采样 SSKP 和 APRE 均可获得比已有的随机采样、限定间距

采样、DBR 采样更好的效果。

其次，测试动态调整α时所提非均匀空间采样方法的性

能。利用 2.3 节所述的调控因子设计方法，预先测得当前场

▼表 1 最佳α取值列表

传输周期

1

2

3

4

5

6

7

8

最佳α取值

[1]

[1, 1]

[1, 1, 0.8]

[1, 1, 0.8, 0.8]

[1, 1, 0.8, 0.8, 0.6]

[1, 1, 0.8, 0.8, 0.6, 0.4]

[1, 1, 0.8, 0.8, 0.6, 0.4, 0.2]

[1, 1, 0.8, 0.8, 0.6, 0.4, 0.2, 0.2]

图 5 固定α时不同采样方法的 VR 识别性能对比

APRE：邻周期残差边缘
DBR：动态边界细化

SSKP：小样本K邻点
VR：可视区域
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景下α列表的最佳取值为[1, 1, 0.8, 0.8, 0.6, 0.4, 0.2, 0.2]，将

其代入所提非均匀空间采样方案进行仿真，结果如图 6 所

示。该图表明，所提两种非均匀空间采样方法在动态调整α

时均可获得比固定α时更好的性能。这同时也验证了蒙特卡

罗法搜索出的动态 α取值的有效性。此外，由图 6 可以看

出，动态调整α方案带来的性能提升有限，因此实际应用中

为简化系统设计可采用次优的固定α方案。

随后，在 1 000 次独立试验中分别仿真了不同传输周期

时的 VR 识别准确率的 CDF 曲线。图 7 选取展示了其中第 6~

8 个周期的仿真结果。结果表明，所提非均匀空间采样方法

（此处以 APRE 为例） 选取的用户，相比于现有的随机采样

法在 VR 识别方面准确率更高，而且性能更加稳定，具有较

好的鲁棒性。

以上仿真测试均在 20 个 MS-VR 覆盖场景下实现。为验

证所提非均匀空间采样方法 （同样以 APRE 为例） 在不同场

景下的普遍适用性，最后我们分别针对 10 和 30 个 MS-VR 场

景下的用户空间采样性能进行测试，测试结果如图 8 所示。

结果表明，不同场景下动态调整α的非均匀空间采样得到的

用户均可实现更好的 VR 识别效果。

综上仿真结果可知，所设计的两种非均匀空间采样方法

效率较高，可显著提升小样本下用户 VR 识别准确率，且具

有较好的鲁棒性和普适性。

4 结束语

本文介绍了用户 VR 信息在 XL-MIMO 系统中实现低复

杂度传输设计的应用潜力。考虑用户 VR 与其位置之间的内

在联系，阐述了基于样点测量并外推的用户 VR 识别方法。

在此基础上设计了探测与细化相结合的非均匀空间采样方

案；根据不同位置采样点在提升整体 VR 识别准确率方面所

发挥的作用不同，将采样用户划分为探测用户和细化用户，

并通过动态调控比例因子α实现扩大 VR 探测范围和刻画 VR

边界细节的性能提升。考虑到α的重要性，所提方案通过蒙

特卡罗法搜索指定场景下的α最佳取值，并可推广得到其他

不同场景下的α设计。最后，通过仿真结果证明探测细化相

结合的非均匀空间采样方案效率较高，在小样本采样下可显

著提升 VR 识别性能。在识别用户 VR 之后，利用不同用户

VR 之间的空间正交特性，可为 XL-MIMO 低复杂度传输提供

新的设计维度。

APRE：邻周期残差边缘
SSKP：小样本K邻点

VR：可视区域

图6 固定和动态α采样下的VR 识别性能对比

图7 不同传输周期VR 识别准确率的CDF 曲线

CDF：累积分布函数 VR：可视区域

图 8 其他场景不同采样方法的 VR 识别性能验证

MS-VR：移动站侧可视区域 VR：可视区域
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摘要：提出基于人工智能的信道状态信息压缩技术方案，并全面思考了模型训练、模型管理中的标准制定、实际应用等相关问题，分析了不同

问题的潜在解决方案。仿真结果表明，所提出的方案可有效提升信道状态信息反馈精度，网络容量平均提升10%左右。

关键词：人工智能；多输入多输出；信道状态信息

Abstract: A channel state information compression technology scheme leveraging artificial intelligence is proposed. Standard formulation, 
practical application, and other related problems and solutions have been comprehensively analyzed and considered. The simulation results 
show that the proposed scheme can effectively improve the accuracy of channel state information feedback, resulting in an average in⁃
crease of approximately 10% in network capacity.
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信道状态信息 （CSI） 是描述无线信号在空间中传播特

性的关键参数，在无线通信、雷达和室内定位等领域

都有着广泛的应用，例如多用户多输入多输出 （MIMO）、

高精度定位、资源调度等。然而，随着移动数据业务需求的

飞速增长，6G[1-2]会使用越来越多的天线来传输数据[3-4]，CSI

反馈的维度和规模不断增加，这使得其存储和传输变得非常

困难。

传统的 CSI 压缩方法主要依赖于经典的信号处理和编码

理论，如离散余弦变换 （DCT）、小波变换和量化技术等。

尽管这些方法在一定程度上降低了数据的维度和存储需求，

但它们往往面临着压缩效率不高、失真较大以及适应性不强

等问题，特别是在面对高维度、高精度的 CSI 反馈需求时，

传统方法的局限性更加明显。

近年来，人工智能 （AI） 技术的快速发展为面向 6G 的

CSI 压缩提供了新的解决思路。AI 技术特别是深度学习技

术，通过模拟人类大脑的神经网络结构，具有强大的学习和

处理能力。它能够自动地从海量数据中提取有用的特征，并

根据这些特征进行高效的数据压缩。与传统方法相比，基于

AI 的 CSI 压缩技术具有更高的灵活性、更低的失真率和更强

的适应性[5-6]。利用 AI 技术的强大能力，可以实现更高效、

更低失真的 CSI 压缩，从而推动无线通信技术的发展和应用

拓展。

本文旨在对基于 AI 的 CSI 压缩技术进行技术分析。我们

将介绍传统 CSI 压缩方法的局限性以及 AI 技术在 CSI 压缩中

的应用现状和发展趋势。同时，还将对基于 AI 的 CSI 压缩技

术的性能进行评估，探讨其在实际应用中的潜力和挑战。希

望我们所提的方法能够为相关领域的研究人员和实践者提供

有益的参考和启示。

1 传统信道状态信息压缩方法

5G 新无线 （NR） 标准定义了两种类型的码本[7]：Type1

和 Type2，并使用一组预编码矩阵描述信道状态信息。这些

预编码矩阵是基于信道状态信息参考信号 （CSI-RS） 进行

测量得到的，并通过反馈机制将这些信息传递给基站，以便
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基站进行调度和预编码。

Type1 码 本 为 常 规 精 度 码 本 ， 主 要 用 于 支 持 单 用 户

MIMO；Type2 码本则为高精度码本，主要用于支持多用户

MIMO 传输，以提升系统频谱效率。

1.1 Type1码本

作为 5G NR 的一部分，Type1 码本主要是为了适应单用

户 MIMO 传输场景而设计的。其主要特点是复杂度低，可以

广泛支持多种不同的传输配置。该码本在长期演进 （LTE）

码本基础上进行了一些扩展和优化，可以更好地适应 5G 网

络的需求。

首先，Type1 码本是基于二维离散傅里叶变换 （DFT）

波束网格来构建的。通过将无线信道分解成一系列离散的波

束，并为每个波束配置一个预编码矩阵，实现对信道的精细

控制。

其次，Type1 码本支持多种不同的传输配置，包括不同

的天线数量、层数和传输模式等，能够适应各种不同的网络

环境和用户需求。

此外，Type1 码本还通过预编码矩阵指示 （PMI） 反馈

机制来与基站进行交互。终端会根据测量到的信道状态信息

选择最合适的预编码矩阵，并通过 PMI 将其反馈给基站。基

站根据接收到的 PMI 信息来调整预编码矩阵，以更好地适应

当前的信道条件进行数据传输。

最后，Type1 码本还考虑到了系统的复杂度和反馈开销

之间的平衡。虽然它提供了较高的灵活性和性能，但并没有

引入过多的复杂度和反馈开销。这使得 Type1 码本在实际应

用中更容易被实现和部署。

总体来说，上述特点使得 Type1 码本在 5G 网络中得到

了广泛应用，为单用户 MIMO 传输提供了有效的支持，但由

于其信道反馈精度有限，无法有效支持需要高精度信道重构

的多用户 MIMO 传输。

1.2 Type2码本

如图 1 所示，Type2 码本的设计基于波束组合原理和量

化的概念，其中 b0为以正交波束 C0、C1、C2得到的描述信道

特征的空域波束。其核心思想是从空域波束集合中挑选出适

当的一组波束正交基作为宽带波束组，再通过幅度系数加权

和线性合并获得最终的预编码矩阵。这种设计方式使得

Type2 码本能够更精确地描述信道，并提供更好的性能。

具体来说，Type2 码本中的预编码矩阵获取是通过以下

步骤生成的：

1） 波束选择：从空域波束集合中挑选出一组波束正交

基。这些波束正交基是预定义的，可以根据不同的天线配置

和传输需求进行选择。

2） 幅度系数加权：对于挑选出的波束正交基，根据一

定的幅度系数进行加权。这些幅度系数可以根据信道状态信

息进行调整，以优化预编码效果。

3） 线性合并：将加权后的波束正交基进行线性合并，

生成最终的预编码矩阵。这个过程可以通过矩阵运算来实

现，确保生成的预编码矩阵能够满足特定的传输需求。

Type2 码本与 Type1 码本的主要区别为：

1） 设计原理：Type1 码本基于二维 DFT 波束网格设计，

通过相位调整和波束选择来生成预编码矩阵；而 Type2 码本

则利用波束组合原理和量化技术，通过挑选波束正交基、幅

度系数加权和线性合并来生成预编码矩阵。这使得 Type2 码

本在设计上更为复杂，但能够提供更高的精度和性能。

2） 预编码矩阵集合：由于设计原理的不同，Type1 码

本和 Type2 码本具有不同的预编码矩阵集合。Type1 码本的

预编码矩阵集合相对较小，而 Type2 码本的预编码矩阵集合

则更大，能够更精确地匹配信道状态。

3） 反馈开销与精度：由于 Type2 码本的预编码矩阵集

合更大，因此其 PMI 反馈需要更多的信息，反馈开销相对较

高，但这也带来了更高的精度，使得 Type2 码本能够更好地

适应复杂的信道环境。而 Type1 码本由于预编码矩阵集合较

小，其反馈开销相对较小，但精度也相对较低。

4） 应用场景：由于精度和反馈开销的不同，Type1 码

本和 Type2 码本适用于不同的应用场景。Type1 码本更适合

于单用户 MIMO 传输或是对性能要求相对较低的场景。而

Type2 码本则更适合于多用户 MIMO 传输或是对性能要求较

高的场景，能够提供更高的频谱效率和更好的性能。

简而言之，Type2 码本通过波束组合原理和量化技术提

供更精确、更灵活的预编码方案，但也需要更高的反馈开

图 1 Type2码本原理图

信道特征提取

空域正交压缩处理

频域正交压缩处理

码本反馈

正交波束c0

正交波束c1

正交波束c2

b0 = c0 + λ1ejazc1 + λ2ejazc2
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销。在实际应用中，需要根据具体的网

络环境和用户需求来选择合适的码本。

2 基于AI的信道状态信息压缩方法

虽然 5G 标准的 Type2 码本设计实现

了较高精度的信道状态信息反馈，有效改

善了信道重构精度，但与理想信道反馈情

况下的5G网络容量相比还存在提升空间。

随着核心算法的突破、计算能力的

迅速提高，以及海量互联网数据的支撑，

人工智能在 21 世纪的第 2 个 10 年里迎来

质的飞跃，成为全球瞩目的科技焦点，

获得广泛应用。例如，在图像压缩中，

传统的压缩算法主要依赖于数学变换来

减少冗余数据，但其压缩比有限。然而，

AI 技术特别是深度学习算法，可以通过

学习大量的图像样本并提取关键特征，

最大限度地保留图像的细节和质量，还

可以在减小文件大小的同时保持高画质

输出。

基于此，我们研究了基于深度学习

的自动编码器模型结构的信道状态信息

处理方案，可以实现 CSI 在终端侧的高效

率压缩和基站侧的高精度重构，为多用

户 MIMO （MU-MIMO） 复用能力提升提

供了坚实基础。

2.1 模型结构

1） 模型类型：双边模型 （包括终端

侧的生成部分子模型和网络侧的重构部

分子模型），具体如图 2 所示；

2） 模 型 设 置 ： Layer-common 模 型

（同一个模型适用于不同层的推理）；

3） 模型输入/输出格式：终端测量

CSI-RS 得到信道 H，对 H 进行奇异值分

解 （SVD） 后得到的右奇异矢量作为模型

输入，维度为 2×NTx×Nsub （2 表示实部

虚部，NTx表示天线端口数目，Nsub表示子

带数目）；

4） 模 型 结 构 ： Swin Transformer 结

构[8]，图 3 给出了两层 Swin Transformer 结

构，每层包含4个Swin Transformer 块；

▼表1 CSI 压缩重构模型的训练参数说明

参数参数

模型主结构

参数类型

输入CSI类型

输出CSI类型

量化方式

CSI生成部分：参数个数/百万

CSI生成部分：每秒浮点运算次数/百万

CSI重构部分：参数个数/百万

CSI重构部分：每秒浮点运算次数/百万

训练集

验证集

测试机

批处理大小

优化方式

损失函数

值值

Transformer

实数

终端侧基于理想信道得到的右奇异矢量

基站侧基于重构模型得到的右奇异矢量

矢量量化

4～5

25～26

5～6

27～29

600 000

10 000

20 000

400

Adam

均方误差

CSI：信道状态信息

图2 双边 CSI 压缩重构模型示意图

CSI：信道状态信息

图3 基于 Transformer 的人工智能模型压缩重构结构示意图

CSI：信道状态信息
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5） 量化方式：矢量量化。

模型参数具体可参考表 1。

2.2 模型训练

如图 4 所示，采用自编码器结构的双边模型训练主要有

3 种实现类型，分别为：

1） 类型 1：单侧 （终端侧或网络侧） 训练，即在同一

侧 （终端侧或网络侧） 进行生成部分子模型和重构部分子模

型的训练。

2）  类型 2：网络侧和终端侧联合训练，具体有两种实

现方式，分别为：

（1） 同时训练：训练过程中终端侧的生成部分子模型生

成 CSI 反馈，再发送到网络侧；网络侧的重构部分子模型基

于这些反馈重构 CSI，并生成反向传播信息 （如梯度），随

后发送回终端侧；终端侧根据来自网络侧的反向传播信息来

更新生成部分子模型，反复迭代，直到模型收敛。

（2） 串行训练：一旦终端侧生成部分子模型和网络侧重

构部分子模型联合训练完成后，网络侧重构部分子模型的结

构和参数可以冻结，其他终端侧生成部分子模型与冻结后的

网络侧重构部分子模型再进行同时训练，但是网络侧模型参

数不会进一步更新，只辅助终端侧模型进行前向/反向传播

信息计算传输并更新终端测模型参数直至模型收敛。

3） 类型 3：网络侧和终端侧分别独立训练，即终端侧

的生成部分子模型和网络侧的重构部分子模型由各自独立训

练，该训练方法进一步可分为两种：

（1） 网络侧发起：先从网络侧开始训练，网络侧训练完

成后，将生成部分子模型所需的训练集合分享给终端侧，以

便终端侧能够进行 CSI 生成部分子模型的训练。

（2） 终端侧发起：先从终端侧开始训练，训练完毕后，

终端侧分享重构部分子模型所需的训练集合给网络侧，以便

网络侧能够进行 CSI 重构部分子模型的训练。

2.3 模型管理

使用双边模型进行高质量的 CSI 压缩重构时，存在的最

大问题就是模型的泛化性。因此，我们需要设计合理的模型

管理方法[9]，根据实际环境动态更新模型，甚至回退到传统

CSI 压缩方式，总体框架如图 5 所示。

1）  数据收集是为模型训练、管理和推理功能提供输入

数据的功能模块。

（1） 训练数据：AI/机器学习 （ML） 模型训练功能输入

所需的数据。

（2） 监测数据：为管理 AI/ML 模型或 AI/ML 功能所需的 图 4 双边信道状态信息压缩重构模型训练图
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输入数据。

（3） 推理数据：为 AI/ML 推理函数输入所需的数据。

2） 模型训练是执行 AI/ML 模型训练、验证和测试的功

能模块，可以生成模型性能指标。这些指标可以用作模型测

试程序的一部分。另外，模型训练还负责根据数据收集功能

提供的训练数据进行数据准备 （例如，数据预处理和清理、

格式化和转换）。

3） 管理是监督 AI/ML 模型或 AI/ML 功能的操作和模型

监控的功能模块。该功能还负责对从数据收集功能和推理功

能接收到的数据做出决策，以确保正确的推理操作。

4） 模型推理是使用数据收集功能提供的数据 （即推理

数据） 作为输入，然后从应用 AI/ML 模型或 AI/ML 功能的过

程中提供输出的功能模块。

5） 模型存储是负责存储经过训练/更新的模型的功能模

块，可用于执行推理功能。

3 性能比较

这里我们使用第 2 章描述的基于 AI

的 CSI 压缩重构模型结果来进行系统仿

真，在最高支持 12 层多用户调度、单用

户最大四层传输、文件传输协议 （FTP）

业务、资源使用率 （RU） 分别为 50% 和

70% 的情况下，比较了在不同反馈开销

假设下所提出的方案 （图 6~8 中标注为

AI）、Type2 码本方案 （图 6~8 中标注为

eTypeII）、 理 想 反 馈 （图 7-8 中 标 注 为

Ideal） 的 信 道 恢 复 质 量 指 标 与 系 统 吞

吐量。

根据文献[9]中 3GPP 标准组织中多家公司协商的仿真假

设，在反馈开销相同的情况下，仿真结果表明，基于 AI 的

CSI 压缩重构方案相比传统 CSI 方案有 10% 左右的下行容量

提升。具体表现为：

1） 在相同反馈开销情况下，基于 AI 的 CSI 压缩重构方

案相比传统 CSI 方案的信道恢复精度更高，需要通过归一化

均方余弦相似度 （SGCS，取值为 0~1） 来衡量。

2） 当反馈开销相同时，相比于 Rel-16 Type2 反馈方式，

基于 AI 的 CSI 反馈方式可以达到 4%～13% 的平均用户吞吐

量 （UPT） 增益 （50% RU） 以及 6%～16% 的平均 UPT 增益

（70% RU）。

3） 当反馈开销相同时，相比于 Rel-16 Type2 反馈方式，

基于 AI 的 CSI 反馈方式可以达到 7%～13% 的 5% 拖尾处边缘

用户 UPT 增益 （50% RU） 以及 13%～22% 的 5% 拖尾处边缘

用户 UPT 增益 （70% RU）。

图5 模型管理结构图

图6 不同控制开销情况下不同CSI 压缩方案的信道恢复质量比较

（a）秩为1子带级别SGCS性能
AI：人工智能    CSI：信道状态信息    SGCS：归一化均方余弦相似度

（b）秩为2子带级别SGCS性能
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4） 对于平均 UPT，基于 AI 的 CSI 反馈方式相比于理想

反馈方式有 28% 的提升空间 （50% RU） 以及 32% 的提升空

间 （70% RU）。

5） 对于 5% 拖尾处边缘用户 UPT，基于 AI 的 CSI 反馈方

式相比于理想反馈方式有 30% 的提升空间 （50% RU） 以及

55% 的提升空间 （70% RU）。

4 结束语

基于人工智能的 CSI 压缩技术在无线通信领域中展现出

巨大的潜力和优势。通过深度学习等方法的应用，本文中我

们所提的方法实现了对 CSI 的高效压缩与精确重构，系统容

量提升 10% 左右。随着移动通信技术的不断发展和应用场

景的不断拓展，基于 AI 的 CSI 压缩技术将在未来发挥更加重

要的作用，会涌现出更多更好的模型。期待这一技术在推动

无线通信领域的发展和创新中发挥更大的作用。
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摘要：为了满足不断攀升的数据传输速率需求，扩大频带宽度、增加天线数量是直接有效手段。在 6G 应用场景与关键能力的驱动下，6 425 ~ 
7 125 MHz 频段（U6G）超大规模多输入多输出（MIMO）技术成为满足 6G 需求的潜在使能技术之一。基于 U6G 超大规模 MIMO 系统的天线

形态及信道特征，针对该技术面临的成本、开销、复杂度三重挑战，提出高效能U6G超大规模MIMO无线传输的总体设计目标，并展望其未来

研究趋势。

关键词：6G；U6G频段；超大规模MIMO

Abstract: To meet the ever-increasing demand for data transmission rates, expanding the bandwidth and increasing the number of antennas 
are direct and effective means. Driven by 6G application scenarios and key capabilities, the 6 425 ~ 7 125 MHz frequency-band (U6G) extra-
large scale multiple-input multiple-output (MIMO) technology becomes a candidate enabler to meet the requirements of 6G. Based on the RF 
and channel characteristics, the overall design goal of efficient U6G extra-large scale MIMO is proposed, to address the challenges in cost, 
overhead, and complexity. Finally, future research trends are discussed.

Keywords: 6G; U6G frequency-band; extra-large scale MIMO
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加快建设宽带移动通信网络是国家重大战略需求。随着

宽带移动通信事业的蓬勃发展，移动用户数和业务流

量呈现爆炸式增长，如何高效利用空频资源以满足快速增长

的通信业务需求，成为移动通信发展面临的巨大挑战。

1 U6G超大规模MIMO技术简介

2020 年，业界在全球范围内已开启 6G 的研究，6G 将在

5G 万物互联的愿景基础上，进一步发挥移动通信在更多种

类、更广维度的应用场景中的作用。2023 年 6 月，国际电信

联盟发布 《IMT 面向 2030 及未来发展的框架和总体目标建议

书》 [1]，实现 6G 第 1 阶段的愿景定义。

1.1 6G关键能力

《IMT 面向 2030 及未来发展的框架和总体目标建议书》

描述了 IMT-2030 发展框架[1]，并基于预设的应用场景规划

了相关的 15 项 6G 关键能力。在这 15 项 6G 关键能力中，9 项

是从 IMT-2020 中发展而来，包括峰值速率、用户体验速率、

频谱效率、时延、可靠性等，同时定义了新的 6 项关键能

力，包括感知、覆盖、定位等。

上述大部分 6G 关键能力均可通过增强宽带多天线技术

来实现。以速率为例，信息论研究结果表明，信道容量与带

宽、天线数呈正比。面对 6G 峰值速率的挑战性目标，扩大

带宽、增加天线数是满足需求的直接且有效的手段，二者分

别从频谱和空间维度对资源进行挖掘，可实现数据传输速率

的成倍提升。

1.2 U6G新频谱

频谱是移动通信系统的重要资源之一，每一代移动通信

的诞生均伴随着新频段的开发，这为新技术的发展提供更为

适宜的频段环境。6G 的早期研究聚焦在 100 GHz 以上、尚

未被移动通信开发的太赫兹频段，以提供更大带宽的连续频

谱。然而，超高频段面临覆盖距离有限等关键难题，并且对

基金项目：国家重点研发计划项目 （2018YFA0701602、2023YFC2205501）；
国家自然科学基金项目（62261160576、62301148）；江苏省重点研发计划项目

（BE2023022、 BE20230221、 BE20230222）； 江 苏 省 自 然 科 学 基 金 项 目
（BK20230824）
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射频芯片及器件的工作速率、功耗等要求较高。近两年业界

逐渐将目光转移到 6~24 GHz 的厘米波频段。该频段同样可

提供连续大带宽资源，且载波波长远大于太赫兹频段波长，

路径损耗相对较小，电磁波绕射、穿透能力强，具有良好的

无线覆盖性能。

2022年6月，3GPP RAN#96会议正式将6 425～7 125 MHz

频段定义为U6G授权频谱，并决议通过了针对全 6 GHz 频谱

（5 925～7 125 MHz） 的 Release 18 立项工作。2023 年 6 月，

中国工业和信息化部发布了新版 《中华人民共和国无线电

频率划分规定》 [2]，并在全球范围内率先将 U6G 频段应用于

IMT （含 5G/6G） 系统。U6G 频段横跨连续 700 MHz 带宽，

频段本身接近 Sub-6 GHz，可继承并发扬 5G 中频段的全球

化优势。

1.3 超大规模MIMO
在空间维度，多天线技术被长期作为挖掘空间资源的基

本手段。5G 提出大规模多天线技术，在基站 （BS） 侧配置

大规模天线阵列，深度挖掘空间自由度，提高空间分辨率，

增加空分复用维度。目前商用 5G 大规模 MIMO 天线数仅为

数十至上百，为进一步提升多天线增益，超大规模 MIMO 技

术应运而生[3-5]。超大规模 MIMO 是大规模 MIMO 技术的主要

演进方向，其思路是通过数量级式提升天线数量，使移动用

户时刻处于天线环绕之中，为移动用户提供无缝衔接的高速

率高质量通信服务。除增强型移动宽带等传统通信业务外，

超大规模多天线同时获得感知物理环境的能力，进而赋能

6G 感知定位等新兴应用。

在 U6G 频段，相较于 5G 中广泛使用的 3.5 GHz 频段，由

于波长缩小一半，相同面积内均匀平面阵列可容纳天线单元

数增大 4 倍，因此该频段为集中式超大规模 MIMO 的部署提

供了有利条件。U6G 频段集中式超大规模 MIMO 作为频谱和

空间资源挖掘的重要结合点，是 6G BS 的潜在部署形式

之一。

2 U6G超大规模MIMO天线形态

6 GHz 上半段，即 6 425~7 125 MHz 频段 （U6G） 超大规

模多输入多输出 （MIMO） 天线数量可增加至 103 以上。超

大数量天线的部署形式可多样化，除去上文提到的集中式，

还存在分布式形态。不仅如此，我们还可将天线构成的传统

射频模块替换为智能超表面，为第 3 种形态。

2.1 集中式形态

集中式形态是目前最为常见的天线阵列形态，如图 1

（a） 所示，天线集中配置在单个 BS 的同一射频模块上，此

时 BS 集中控制和调度小区内的所有用户。我们在 U6G 集中

式超大规模 MIMO 系统 BS 侧部署超大孔径天线阵列，阵列

中所有天线均匀排布成线形、面型、或圆形阵列，更为通用

的形式是面型阵列，相邻天线间距通常为载波波长的一半。

以 64×32 面型阵列为例，若载波频率为 U6G 中心频点，即

6 775 MHz，水平和垂直相邻的天线间距均为半波长，则该

阵列的尺寸为 1.42 m × 0.71 m。集中式形态下可产生巨大的

天线阵列增益，形成高空间分辨率的极窄波束，有利于能量

聚焦及多用户空分复用。

2.2 分布式形态

当天线数量较大时，天线就出现了分布式部署形式，即

分布式形态，对应分布式超大规模 MIMO 或无蜂窝小区

（CF） 大规模 MIMO[6]。在该形态下，大量天线在物理上分散

开来，在环境内遍布天线，这使用户时刻处于天线环绕之

中，如图 1 （b） 所示。系统中的接入点 （AP） 数量较大，

所有 AP 受控于同一个中央处理器 （CPU），单个 AP 可以配

图1 U6G超大规模多输入多输出（MIMO）的3种天线形态

（a）集中式 （b）分布式 （c）智能超表面

AP：接入点     BS：基站     CPU：中央处理器      RIS：智能超表面

BS AP

CPU

RIS
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置少量天线组成的一个小型阵列，甚至仅配置单天线。此

时，移动通信将“以小区为中心”的工作模式转换至“以用

户为中心”，与目标用户临近的多个 AP 之间可协同为用户提

供服务。用户跳脱了小区的约束，省去了在小区间频繁切换

的过程。另外，用户与 AP 之间的距离较近，降低了大尺度

衰落。

2.3 智能超表面

近年来，智能超表面技术迅猛发展[7-8]。智能超表面是

一种低成本、低功耗的可编程超表面，由大量响应可灵活独

立配置的单元均匀排布构成。无线通信系统中常用的智能超

表面为反射型超表面，通过调整反射单元的反射系数，使入

射电磁波反射至目标方向，进而替代集中式天线阵列完成波

束赋形和空间能量分布的重新配置，如图 1 （c） 所示。然

而，为保持智能超表面的低成本低功耗优势，通常不是所有

单元都配置射频链来实现信号的调制解调等功能，这是与传

统天线的区别。

3 U6G超大规模MIMO无线信道

准确了解 U6G 超大规模 MIMO 无线信道特征是获取该技

术所带来增益的重要前提。由于 U6G 超大规模 MIMO 技术提

出的时长有限，截至目前业界相关的研究积累主要集中于

U6G 频段无线信道测量和超大规模 MIMO 空间非平稳效应这

两部分内容。

3.1 U6G频段无线信道测量

U6G 频段介于 Sub-6 GHz 及毫米波频段之间，我们可基

于这两个频段的信道特性对 U6G 信道特性进行预测性判断。

U6G 更贴近 Sub-6 GHz 频段，信道特性应更偏向 Sub-6 GHz。

这一推断在北京邮电大学的实测结果中得到证实。研究人员

在对比了 3.3 GHz、6.5 GHz、15 及 28 GHz 频段下的路径损耗

及均方根时延扩展后发现，路径损耗随着频率的增加而增

加，6.5 GHz 信道与 3.3 GHz 信道均表现出较大的时延扩展，

并且两者差异较小[9]。然而，实测结果同样表明，U6G 信道

无法用现有的第 3 代合作伙伴计划 （3GPP） 模型进行准确建

模。U6G 信道建模是现阶段亟待解决的问题。

3.2 空间非平稳效应

当采用集中式超大规模 MIMO 或智能超表面时，阵列孔

径往往较大。此时，用户落入阵列近场区域，广义空间平稳

特性不复存在，空间非平稳效应出现[4]。在到达阵列不同区

域的过程中，信号将经历不同的传播环境，并沿不同的传播

路径到达阵列。即使环境中的传播路径相同，但同一路径在

不同天线上的能量并不相同。对天线阵列响应矢量而言，空

间非平稳效应表现为球面波相位和能量幅度波动。在阵列不

同区域，我们将看到不同用户，每个用户所发送的信号在到

达阵列时，能量仅集中在阵列小片区域，即可视区域。

空间非平稳信道建模、估计和收发机设计的相关研究已

陆续开展，但多数研究仅聚焦于近场球面波或可视区域。近

场球面波相关研究多数重在探寻球面波信道稀疏变换形式，

包括笛卡尔域、极域变换，以及相应的码本设计、波束赋

形、多用户空分传输设计等；可视区域相关研究则主要聚焦

于用户和路径层面的可视区域识别，以及利用可视区域的多

用户无干扰接入和调度、分布式接收机等。

综合 U6G 频段现有测量结果和超大规模 MIMO 特点，我

们可以预见 U6G 超大规模 MIMO 信道测量和建模仍是当前阶

段研究重点。集中式超大规模 MIMO/智能超表面信道具有接

近 Sub-6 GHz 的时延域扩展等路径成簇的特性，因此在建模

和测量时还需考虑包括近场球面波和可视区域的空间非平稳

效应。

4 U6G超大规模MIMO成本挑战

U6G 超大规模 MIMO 是 5G 大规模 MIMO 的重要演进形

式。随着天线数量的进一步增加，5G 大规模 MIMO 也面临

着一些成本挑战，包括硬件造价过高、信道状态信息获取所

需的训练及反馈开销过大、收发机的计算复杂度过高等问

题。这些问题在 U6G 超大规模 MIMO 系统中依然存在，甚至

更为显著。

4.1 硬件造价

Sub-6 GHz 频段天线尺寸较大，BS 天线数相对 U6G 频段

而言也较少，因此可采用全数字架构。该架构可以为每个天

线配备一条独立的射频通道进行信号收发。在 U6G 频段，

集中式超大规模 MIMO 形态可利用阵列增益对抗成倍增加的

路径损耗，然而此时若沿用全数字架构，则会造成硬件造价

过高。因此，低成本实现方式仍是值得研究的重要课题。若

沿用 5G 大规模 MIMO 混合波束成形架构以节约射频通道，

则还需同时考虑超大阵列的部署环境、批量生产及运输等综

合因素。此时，子阵列形式更具优势，在子阵列内部采用低

成本混合波束成形架构，多个子阵列可灵活运输和拼接

组装。

在分布式超大规模 MIMO 架构下，单个无线接入点的天

线数量较少，而接入点数量庞大。为节约射频硬件成本，既

可考虑在单个接入点部署上述单个低成本子阵列，也可沿用
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5G 所引入的低分辨率模数转换器 （ADC）。例如，当单个

AP 仅配置单个 U6G 天线时，射频通道数无法进一步降低，

此时采用低分辨率 ADC 是降成本途径之一。由于 U6G 频带

较宽，单位时间内数据处理量较大，对 ADC 处理速度要求

较高，因此在成本受限约束下，需选择高速、低分辨率

ADC。

4.2 训练及反馈开销

当 U6G 超大规模 MIMO 采用频分双工 （FDD） 模式时，

由于上下行信道不再具有互易性，即使在全数字架构下，上

行训练阶段所获信道估计结果也无法直接用于下行传输方案

设计，为完成下行信道估计，需要大量的下行正交导频以区

分不同 BS 天线，并且用户侧完成下行信道估计后，反馈估

计结果所需开销依然较大。

集中式形态下，由于天线数与子载波数远大于信道中的

散射体数，我们可挖掘 U6G 超大规模 MIMO 信道稀疏性，进

而利用压缩感知等稀疏信道估计方法，将高维信道估计问题

转化为低参量化参数估计问题。考虑到超大规模 MIMO 信道

空间非平稳效应，待估信道参数相比传统 5G 大规模 MIMO

仅需估计方向角、时延，增加了用户/散射体相对阵列的距

离参数估计。截至目前，已有相关研究成果可支持近场用户

和散射体定位，然而此类方法仅面向时分双工 （TDD） 系

统，FDD 下的低开销空间非平稳下行信道估计研究相对

空白。

4.3 模型及计算复杂度

在集中式形态下，近场球面波波前下的天线阵列响应矢

量不再满足等相差特性，其相位差由用户或散射体与阵列参

考点的相对位置决定，涉及求取平方根的运算。这会使信道

模型进一步复杂化，近场球面波带来的模型复杂度过高问题

同样是 U6G 超大规模 MIMO 面临的一大挑战。此外，U6G 超

大规模 MIMO 射频和基带算法常需对高维信道矩阵直接处

理。以常用的迫零预编码为例，其算法复杂度为 O(N3)，其

中 N 为阵列天线数，数值在 103 量级，此时迫零预编码复杂

度过高，对算力要求极为苛刻，面临无法实现的难题。

解决 U6G 超大规模 MIMO 复杂度过高的途径之一是引入

分布式的概念，实现“分而治之”。针对模型复杂度过高问

题，可将集中式超大阵列拆分为多个子阵列。此时对单一子

阵列而言，用户仍处于传统远场范围内，信道模型从复杂近

场退化为简单远场。针对计算复杂度过高问题，我们可在总

控的 CPU 之外，以部分邻近天线为一组，为其增配分布式

或本地处理器，并将高维计算分散到本地，这种分布式计算

在集中式和分布式天线形态下均可应用[10]。

5 U6G超大规模MIMO未来研究方向

面对来自成本、开销、复杂度的三重挑战，U6G 超大规

模 MIMO 未来研究当以高效能无线传输作为总体设计目标，

利用新兴优质技术克服关键难题，发挥大带宽、超多天线优

势，支撑业务与应用拓展，同时前向兼容历代系统，实现

U6G 超大规模 MIMO 技术在现网中的快速落地。

5.1 人工智能

作为新质生产力的“牛鼻子”，人工智能在移动通信系

统中已得到广泛应用。面向 U6G 超大规模 MIMO 系统，人工

智能是克服上述成本、开销、复杂度难题的关键技术。为在

低成本硬件约束下实现信号的高质量传输，利用深度学习神

经网络的端到端学习可跳过对低成本射频模块的单独处理，

直接对发送信号进行解调和恢复。在信道估计过程中，针对

信道矩阵维度过大以及空间非平稳效应导致信道模型复杂度

过高问题，可借助深度学习神经网络等，以接收导频信号或

变换域稀疏导频信号为输入，快速输出估计信道矩阵或稀疏

路径参数，从而指导后续收发机设计等重要环节。此外，为

解决算法计算复杂度过高问题，可依托联邦学习机制，通过

分布式计算和模型参数共享，实现去中心化信道估计和信号

检测。

5.2 通感一体化

通信与感知一体化是未来移动通信发展方向之一。基于

通信信号的感知，其底层逻辑是对物理环境及环境中的物体

所造就的无线信道进行学习，进而反向感知物理环境，推测

目标物体位置及速度，感知呼吸、心跳、识别手势等。其

中，感知定位算法通常需利用较大频宽完成测距任务，并借

助多天线系统完成空间方向角估计，随后基于距离和角度实

现位置信息的获取。U6G 超大规模 MIMO 可提供连续数百兆

带宽以及超多天线带来的超高空间分辨率，为环境感知、目

标定位带来了巨大便利。目前通感一体化技术处于蓬勃发展

期，显现出多传感器融合的趋势。该技术可以综合利用无线

信号、全球定位信号、光探测和测距信号等，协同完成感知

任务。U6G 超大规模 MIMO 提供了优质的无线信号，可降低

对其余传感器信号的依赖。

5.3 跨频段协同

U6G 作为移动通信新频段被首次应用，其部署形式、无

线传输方案仍值得深入研究。中国暂未商用化部署毫米波
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BS，目前使用的 2G~5G 移动通信系统 BS 工作在 900 MHz、

1.8 GHz、2.6 GHz、3.5 GHz 等低频频段。4G LTE 在中国的

市场占有率较高，组网投入大；5G 商用化时长有限，已部

署的 5G BS 经较长服役时间后方可实现盈利。因此，当在现

网中部署 U6G 频段 BS 时，4G 与 5G 低频 BS 仍在使用中，

U6G 频段 BS 可与 4G/5G BS 共址，或为 U6G 频段 BS 重新选

址。此时，跨频段协同将成为研究关键点，如何选择合适的

U6G 频段 BS 部署位置，如何设计跨频段资源调度及无线传

输方案设计，是需要思考的问题。U6G 频段路径损耗大约是

3.5 GHz 等低频的两倍及以上，5G 毫米波非独立组网形式是

可参考架构之一。考虑到 U6G 可部署超大规模天线，集中

式形态可利用阵列增益对抗路径损耗，分布式形态通过小型

化小区或 CF 技术同样可避免路损问题。此时可利用 4G/5G 

BS 实现基本覆盖，U6G BS 完成容量提升、新应用赋能等

任务。

6 结束语

U6G 超大规模 MIMO 技术是实现 6G 关键能力的重要使

能技术，在新频段提供连续数百兆带宽，以集中式/分布式

天线或智能超表面形态实现对空间资源的极致挖掘，为通信

性能的提升和新应用的赋能带来机遇。然而，U6G 频段相关

研究尚处于初级阶段，信道体现新特性，同时超多天线带来

成本、开销、复杂度等多重挑战。建议未来业界可以以高效

能 U6G 超大规模 MIMO 无线传输为总体设计目标，利用人工

智能解决关键问题，推动通感一体化发展进程，以跨频段协

同实现 U6G 超大规模 MIMO 技术的快速落地。
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摘要：50G-PON 标准制定主要工作已基本完成，下行支持 50 Gbit/s，上行支持 12.5 Gbit/s、25 Gbit/s 和 50 Gbit/s。50G-PON 支持 GPON、

XG（S）-PON、50G-PON 三代共存。50 Gbit/s 光接口指标采用 OMA-TDEC 参数体系，光模块发射光功率、消光比、TDEC 指标可以相互补

偿，核心是要满足光调制功率与 TDEC 的最小差值要求。50G-PON 引入 DSP 均衡以提升接收灵敏度。为了发挥 DSP 均衡能力，TIA、LA 不能

采用限幅放大，需要支持线性放大。线性突发LDD、TIA、LA和BCDR 是50G-PON 突发收发关键芯片。50G-PON 采用纠错能力更强的 LDPC
纠错技术以提升接收机灵敏度，与 DSP 集成可以支持软值 LDPC。SFP 尺寸的 GPON、XG（S）-PON、50G-PON 三代 Combo 是 50G-PON 
OLT光模块的关键需求。模块结构布局和功耗是主要挑战。

关键词：50G-PON；数字信号处理均衡；低密度奇偶校验；突发收发；三代Combo

Abstract: The main work of 50G-PON standardization has been basically completed. The downlink supports 50G line rate, and the uplink sup⁃
ports 12.5 Gbit/s, 25 Gbit/s, and 50 Gbit/s triple line rate. The 50G-PON supports the coexistence of GPON, XG(S)-PON, and 50G-PON in 
one ODN. The 50G line rate optical interface specification uses the OMA-TDEC parameter method. The transmit optical power, extinction 
ratio, and TDEC parameters of the optical module can be mutually compensated. The core performance must meet the requirement of the 
minimum launch power in OMA minus TDEC value. 50G-PON introduces DSPs to improve the receiving sensitivity. To fully use the DSP 
equalization capability, the TIA and LA cannot use amplitude-limiting amplification but must support linear amplification. Linear burst LDD, 
trans-impedance amplifier, LA, and BCDR are key devices for 50G-PON upstream burst transmission. The 50G-PON uses LDPC error cor⁃
rection technology to improve receiver sensitivity and can integrate with the DSP to support soft-decision LDPC. The SFP type GPON, XG
(S)-PON, and 50G-PON three-generation combo are key requirements for 50G-PON OLT optical modules. The module structure layout 
and power consumption are major challenges.

Keywords: 50G-PON; digital signal processor equalization; low-density parity-check; burst transmission; three-generation Combo
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1 50G-PON技术介绍

1.1 PON技术介绍

无源光网络 （PON） 是一种光接入技术[1-2]，包括光线路

终 端 （OLT）、 光 分 配 网 络 （ODN） 和 光 网 络 单 元

（ONU）。OLT 位于接入机房，实现业务数据汇聚转发。ONU

位于用户侧，实现个人、家庭、企业等各种场景的用户侧业

务接入。ODN 是连接 OLT 和 ONU 的无源光纤网络。PON 技

术支持点到多点拓扑结构，利用波分复用技术实现上下行单

纤双向，将光信号作为信息传输载体，进而实现大带宽长距

离传输。OLT 根据 ONU 业务需求，在不同用户之间动态调

度带宽资源，以提高网络运行效率。

PON 技术是最成熟的宽带光纤接入技术并得到了广泛

应用。相对于铜线，光纤在带宽提供、可获得性、成本、

运维等方面具有优势，对运营商具有强大吸引力。一方面，

光纤材料相比于铜线可获得性大幅提升，成本更低。另一

方面，PON 网络采用无源组网，无需供电，可靠性高，维

护简单。同时由于采用点到多点拓扑结构，OLT、ODN 等

公共部分建设运维成本由众多用户共享，大大降低系统成

本。经过多年的发展，PON 设备及芯片、光器件成熟，产

业链不断延伸完善，为运营商规模商用部署提供了坚实

保障。基金项目：国家重点研发计划项目（2021YFB2900800）
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1.2 PON技术演进

PON 技术标准主要是国际电信联盟

（ITU） 和 电 气 与 电 子 工 程 师 协 会

（IEEE） 标准组织制定的，经过 20 多年

发展已经有多代 PON 标准，如图 1 所

示 。 国 际 电 信 联 盟 电 信 标 准 化 部 门

（ITU-T） 制定了异步转移模式无源光

网 络 （APON）、 宽 带 无 源 光 网 络

（BPON）、吉比特无源光网络 （GPON）、

10 Gbit/s 非 对 称 无 源 光 网 络 （XG-

PON）、 10 Gbit/s 对 称 无 源 光 网 络

（XGS-PON）、 40 Gbit/s 无 源 光 网 络

（NG-PON2） 标准。目前最新的是 50G-PON 标准。IEEE 制

定了以太网无源光网络 （EPON）、10 Gbit/s 以太网无源光网

络 （10G-EPON） 和 N×25G-EPON 标准。

EPON 和 GPON 标准于 2004 年完成制定，是最早被全球

广泛使用的 PON 技术标准，可以为用户提供超过 100 Mbit/s

带宽的高速接入，逐步替换原有铜线接入技术。2019 年中

国宽带用户数量超过 4 亿，其中采用 GPON、EPON 技术的

光纤到户 （FTTH） 用户占比超过 90%。10G-EPON 和 XG-

PON 标准分别于 2009 年和 2010 年完成制定，随后 PON 技术

进入 10 Gbit/s 时代。XG-PON 上行速率只有 2.5 Gbit/s，ITU-

T 在 2016 年定义了对称 10 Gbit/s 速率的 XGS-PON，上行、

下行速率均为 10 Gbit/s。当前 10G-EPON、XG(S)-PON 建设

已经达到高峰，可以为用户提供 500 Mbit/s～1 Gbit/s 带宽，

满足 4K/8K 视频业务应用，以及虚拟现实/增强现实 （VR/

AR） 业务的前期导入需求。

随着用户业务需求的持续增长以及 4K/8K 高清视频业务

的普及，为满足在线教育、在线游戏、工业智能制造等新业

务的高带宽需求，标准组织制定了更高速率的 PON 标准。

IEEE 在 2020 年完成了 N×25G-EPON 标准制定，单波长支

持 25 Gbit/s 速率，支持 2 波长绑定实现 50 Gbit/s 传输。N×

25G-EPON 主要受到北美 MSO 运营商的关注。ITU-T 在 2021

年发布了 50G-PON 第一版标准，并进行持续修订。当前

50G-PON 标准已经基本完善，正处于产品化阶段，可以为

用户提供 1 Gbit/s 以上带宽，支持极致 AR、VR 等业务。

50G-PON 是 10G-PON 之后的下一代 PON 技术主流方案，是

光接入网的未来演进方向。

1.3 50G-PON标准介绍

50G-PON是ITU-T制定的XG(S)-PON之后的下一代PON

标准。2018年全业务接入网论坛 （FSAN）/ITU-T启动了基于

单波长的 50G-PON 标准制定工作，即“G. HSP：G Series. 

Higher Speed PON”，该标准在 2019 年发布了需求定义 ITU-T 

G.9804.1，在 2021 年发布了 ITU-T G.9804.1Amd1 需求增补、

第 一 版 协 议 层 标 准 ITU-T G. 9804.2 和 物 理 层 标 准 ITU-T 

G. 9804.3。 ITU-T 在 2023 年 发 布 了 物 理 层 标 准 ITU-T 

G.9804.3Amd1 增补和协议层标准 ITU-T G.9804.2 增补，并在

2023年11月审议通过了需求ITU-T G.9804.1Amd2和物理层标

准ITU-T G.9804.3 Amd2。50G-PON标准基本完善。

与 GPON、XG(S)-PON 一样，50G-PON 也利用波分复用

实现单纤双向传输，下行采用时分复用 （TDM），上行采用

时分多址接入 （TDMA），实现 OLT 和 ONU 之间点到多点通

信。50G-PON 下行单波长支持 50 Gbit/s，上行单波长支持

12.5 Gbit/s （12.441 6 Gbit/s）、25 Gbit/s （24.883 2 Gbit/s） 和

50 Gbit/s （49.766 4 Gbit/s） 3 种速率，采用非归零码 （NRZ）

线路编码。50G-PON 定义了 Class N1 和 Class C+两种 ODN 规

格的光接口指标，其他 ODN 规格指标还需要继续完善。为

了提高接收机灵敏，50G-PON 标准采用低密度奇偶校验

（LDPC） 码纠错算法，纠前误码率提高到了 1.0×10-2。

50G-PON 与传统 PON 共存的通用架构如图 2 所示[3]。

50G PON 通过 OLT 内置共存光模块[4-5]与传统 PON 共存，支

持网络平滑演进，节约机房部署空间。此外，相关标准也定

义了采用外置合分波器的架构。

1）  50G-PON 波长规划

PON 网络面对终端用户时，同一 PON 口下的 ONU 分散

在不同位置。网络升级换代需要逐个升级，必须支持重用

ODN，支持与已有 PON 系统共存。波长选择是 PON 系统支

持平滑演进的关键。不同代的 PON 系统选择不同的上下行

波长，通过波分复用实现 ODN 重用，支持平滑升级演进。

50G-PON 标准制定中，为了支持与已有 PON 系统共存，波

长定义是标准讨论的一个重要议题。

EPON：以太网无源光网络
GPON：吉比特无源光网络
NG-PON2：40 Gbit/s无源光网络

TWDM：时分波分复用
VHSP：超高速无源光网络
XG-PON：10 Gbit/s非对称无源光网络

▲图1 PON 技术演进趋势

带宽 1G~2.5G 10G~25G 50G~200G

IEEE EPON 10G-EPON

GPON XG-PON
XGS-PON

1×25G-EPON
2×25G-EPON

50G-PON

NG-PON2
4×10G

TWDM
4×10G

VHSP
200G?

XGS-PON：10 Gbit/s 对称
无源光网络
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50G-PON 信号速率提升到 50 Gbit/s。受色散影响，S、C

和L等波段不支持20 km长距离传输，50G上下行波长只能采

用色散较小的 O 波段。然而，O 波段被已有 PON 系统的波长

占用，要从中找出50G-PON的波长十分困难。50G-PON的标

准制定借鉴了 N×25G-EPON 标准的研究成果。50G-PON 下

行方案选择啁啾系数较小的电吸收调制激光器 （EML） 激光

器，下行波长选择O波段长波段，并最终在N×25G-EPON下

行两个波长中选择更靠近零色散点的 1 340～1 344 nm 作为

50G-PON下行波长。50G-PON上行波长制定方案有多种。上

行为了使用DML激光器，以降低ONU成本，把1 260 nm负色

散波段、1 300 nm零色散波段作为 50G-PON上行波段。在第

一版50G-PON物理层标准ITU-T G.9804.3的制定过程中，上

行为了使用不带半导体制冷器（TEC）温控的DML激光器，以

降低终端成本，上行波长需要20 nm宽度。因为没有足够的波

长资源，所以标准定义并未考虑 50G-PON 与 GPON、XG(S)-

PON同时共存。针对不同运营商网络情况，上行波长有两种波

长选项：上行波长选项1波长范围为1 260～1 280 nm，支持与

GPON共存；上行波长选项2波长范围为1 290～1 310 nm，支

持与XG(S)-PON共存。此外，对于 25 Gbit/s 速率，上行波长

选项2标准还定义了1 298～1 302 nm窄波长选项。这是因为，

当 OLT 接收机使用集成半导体光放大器 （SOA） 的光电二极

管 （PIN） 接收机时，窄波长可以使用通带范围窄的滤波器将

SOA带外的ASE噪声降得更低。在制定50G-PON物理层标准

ITU-T G.9804.3Amd1增补时，上行波长增加了上行波长选项

3 的 1 284～1 288 nm 波长选项，支持 50G-PON 与 GPON、XG

(S)-PON三代共存。选项3的波长范围只有4 nm通带，ONU发

射机需要使用TEC控温。

2）  光接口指标

为了降低收发机设计难度，50G-PON 上下行 50 Gbit/s

速率指标引入了光调制功率-发射机色散眼图闭合代价

（OMA-TDEC） 参数体系。光调制功率

（OMA） 与平均光功率和消光比相关。

要达到同样的 OMA 光功率，消光比大

时可以降低平均光功率，消光比小时需

要增大平均光功率。TDEC 可以用来表

征发射信号质量。发射机 TDEC 越大，

信号质量就越差。如果要实现同样接收

误码率就需要增大发射光功率，以补偿

信号质量差带来的代价。引入 OMA-

TDEC 参数体系，使得光模块指标可以

在光功率、消光比、信号质量不同参数

之间实现平衡，进而满足 OMA 与 TDEC

的最小差值要求。此外，OMA-TDEC 参数体系还可以将发

射和接收指标解耦，使发射机满足发射机指标要求，接收机

满足接收机指标要求，以保障系统传输性能。

50G-PON 对称光接口主要指标参数如表 1[3]所示。光接

口指标定义时，主要考虑下行采用 EML 发射机，上行采用

DML 发射机，上下行接收机均采用雪崩光电二极管 （APD）

接收机，具体设备实现方式不对收发机方案进行限制。因

为接收机采用 APD 接收，所以接收机散弹噪声与功率相关。

接收信号高电平和低电平噪声不一样。在计算 TDEC 时，

50G-PON 标准定义时 m = σ1
σ0

取值 1.5。接口参数制定时，

成立了物理媒质相关 （PMD） Adhoc，建立了统一的上下行

链路仿真模型。下行使用啁啾系数为 0.5 的 EML 激光器，仿

真结果的色散代价最大约 2.5 dB。考虑批量余量，色散代价

最大值为 3.5 dB。加上发射机代价，最终下行 TDEC 最大值

为 5 dB。上行 50G TDEC 与下行一致。下行消光比标准采用

7 dB 作为指标定义参考值，上行 DML 激光器大消光比实现

困难，上行消光比参考值降低到 5 dB。实际产品消光比可

以大于或小于消光比参考值。标准定义下行消光比不能小

于 5 dB，但对上行没有明确要求。

在制定 50G 上行指标时，不同厂家提出了不同方案。最

终标准定义了两个选项。选项 C+b 将最小发射功率指标提升

1 dB，降低 Class C+接收机难度。该方案的难点在于不集成

SOA 实现发射功率大于 7.8 dBm 的 DML 激光器。如果消光比

达不到 5 dB，或者 TDEC 大于 2.5 dB，发射光功率还要进一

步提高。相比于选项 C+b，50G 上行选项 C+的上行接收灵敏

度要求提升 1 dB，发射光功率可以减小 1 dB。ONU 激光器

不集成 SOA 的方式更容易实现。为了使 ONU 指标一样，

Class N1 等级的 50G 上行指标定义了 N1 和 N1b 两个选项。

ODN：光分配网     OLT：光线路终端     ONU：光网络单元     PON：无源光网络     WDM：合分波器

▲图2 50G-PON 与传统PON 共存系统架构 （Combo PON 形式）

多模PON OLT光模块

OLT端口

S/Rm

ODN

R/S
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OLT 光收发机
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OLT 光收发机

W
D

M 分
光
器
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ONU
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…
…
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2 50G-PON关键技术

50G-PON 系统架构如图 3 所示。下行方向数据首先经过

OLT 媒体访问控制 （MAC），经 OLT 数字信号处理 （DSP）

芯片、激光器驱动、激光器转成光信号后发送给 ONU。下

行光信号被 ONU 光接收机接收后转成电信号，随后发送给

ONU DSP 处理，最后再发送给 ONU MAC。上行方向与下行

数据类似，不同的是上行发送和接收需要支持突发工作。

ONU 发送需要突发驱动器，OLT 接收需要突发跨阻放大器

（TIA）。DSP 支持突发时钟数据恢复 （CDR） 功能，并且

OLT 接收要支持 12.5 Gbit/s、25 Gbit/s 和 50 Gbit/s 3 速率接

收。光功率在 50G-PON Class C+接收灵敏度附近时，TIA 输

出信号幅度只有 50 mV 左右。此时 TIA 输出信号还需要经过

突发线性放大器 （LA） 放大才能被 DSP 正常接收。

50G-PON 传输速率高，器件带宽受限，接收机灵敏度

低。功率预算是 50G-PON 面临的最大挑战。为了实现高功

率预算，需要解决高功率发射机、高灵敏度接收机、高性能

DSP 均衡和 FEC 技术等关键技术问题。高速突发驱动、突发

LA、TIA 和突发时钟数据恢复 （BCDR） 等是实现 50G-PON

上行突发收发的关键技术。

2.1 50G-PON DSP
10 Gbit/s 及以下速率 PON 设备，器件带宽足够大，光信

▼表1 对称50G-PON 光接口主要参数指标

收发机收发机

49.766 4 Gbit/s下行OLT发射机

49.766 4 Gbit/s 下行ONU接收机

49.766 4 Gbit/s 上行ONU发射机

49.766 4 Gbit/s上行OLT接收机

参数参数

ODN规格

最小发射光功率

最大发射光功率

最小调制光功率减TDEC

灵敏度

过载光功率

参考误码率

收发机选项

最小发射光功率

最大发射光功率

最小调制光功率减TDEC

灵敏度

过载光功率

参考误码率

单位单位

dBm

dBm

dBm

dBm

dBm

–

–

dBm

dBm

dBm

dBm

dBm

–

值值

N1

+5.5

+11

+4.75

–24.0

–3.0

1E-2

N1

+6.8

+11.8

+4.47

–22.7

–2.2

1E-2

N1b

+7.8

+11.8

+5.47

–21.7

–2.2

C+

+8.5

+14

+7.75

-24.0

-3.0

C+

+6.8

+11.8

+4.47

–25.7

–5.2

C+b

+7.8

+11.8

+5.47

–24.7

–5.2

ODN：光分配网     OLT：光线路终端     ONU：光网络单元     PON：无源光网络     TDEC：发射机和色散眼图闭合

BOSA：光发射接收组件
CDR：时钟数据恢复
DSP：数字信号处理

EQ：均衡
LA：线性放大器
LD：激光器

MAC：媒体访问控制
ODN：光分配网
OLT：光线路终端

ONU：光网络单元
PD：光探测器
PON：无源光网络

TIA：跨阻放大器
WDM：合分波器

▲图3 50G-PON 系统架构
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MAC
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（EQ/（B）CDR）

驱动器

突发LA

OLT驱动与放大单元

突发
TIA PD

LD

BOSA WDM

ODN

OLT数字处理单元 OLT光组件

50G-PON 
ONU MAC

DSP
（EQ/CDR）

突发驱动器

LA TIA PD

LD

BOSA WDM

ONU驱动与放大单元 ONU光组件ONU数字处理单元
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道的损伤小。接收机光电转换后，经过时钟恢复与判决恢复

出数据，不需要进行复杂的均衡处理。随着传输速率的增

加，器件带宽提升的难度也在增大。使用高速信号处理技术

来提高光接收性能成为新的趋势。这种方法通过增加电处理

的复杂度来降低光器件指标要求，进而提升光传输系统的性

价比。

50G-PON 系统线路速率达到 50G 等级，电链路损耗大，

光器件带宽也不足。PON 系统首次引入了高性能均衡处理技

术，具体实现时可以分为纯模拟 CDR 实现、数字 DSP 实现、

以及数模混合 DSP 实现 3 种方案架构，如图 4 所示。

1） 模拟 CDR 方案。该方案没有 ADC，主要通过模拟

CTLE 进行信号补偿。也有结合前向均衡 （FFE）、判决反馈

均衡 （DFE） 的设计方案，但是 FFE 和 DFE 抽头数较低。该

模拟方案具有功耗低、成本低的特点。全模拟接收均衡通常

用在 25 Gbit/s 及以下速率的 CDR 芯片中。

2） 数字 DSP 方案。模拟前端进行 CTLE 补偿后，利用

高速 ADC 对接收信号进行采样。数据进入 DSP 处理模块进

行时钟恢复、FFE、DFE 以及 MLSE 等数字信号处理。数字

DSP 方案的核心是 ADC 高速采样后，在全数字域进行信号处

理。ADC 采样速率是信号波特率的 2 倍。接受一定性能代价

时，ADC 采样速率可以适当降低，但一般不低于 1.3 倍。

3） 数模混合 DSP 方案。当模拟前端完成 CTLE 补偿后，

可变增益放大器 （VGA） 放大到合适的信号幅度，进入

ADC 并按照信号符号速率进行采样。采样数据进入 DSP 数字

处理模块进行 CDR 时钟恢复、FFE、DFE 以及 MLSE 等信号

均衡处理。在数模混合架构下 CDR 模块计算出相位误差，

并将其反馈给 ADC 进行采样相位调整。由于 ADC 采样速率

降低，芯片功耗成本比纯数字架构更低。该方案已成为目前

的主流方案。由于 ADC 采样时钟需要 CDR 模块反馈调整，

反馈链路变长，增加了突发接收难度。

50G-PON DSP 在系统中的位置方案有两种：一种是集

成在光模块，另一种是集成在 MAC 芯片内。当集成在光模

块内部时，DSP 靠近光组件，此时传输性能更好。但是光模

块内部集成 DSP 会增加光模块功耗，增大模块实现难度。当

DSP 集成在 MAC 内部时，光模块简单，但是信号需要经历

20～30 cm 的印刷电路板 （PCB） 走线，信号质量进一步恶

化，对传输性能的影响很大。

DSP 均衡算法标准在指标定义时使用 15 阶 FFE+3 阶

DFE 作为参考均衡器进行参数制定。各公司可以根据自身情

况选择不同的均衡器实现方案。提升 DSP 算法复杂度可以提

升接收性能。相对于上行灵敏度要求，下行接收灵敏度要求

较低，可以使用参考均衡器。上行 Class C+接收指标面临较

大挑战，采用更强性能的均衡算法可充分发挥 DSP 性能，降

低光接收机压力。

针对 50G 突发时钟恢复难题，业界提出了一种快速均衡

方案：在注册阶段配置长的前导码对均衡器进行训练，在工

作阶段根据动态带宽分配 （DBA） 调度将对应 ONU 的均衡

参数进行预配置。当该 ONU 突发数据到达时系统可以快速

收敛，完成突发接收。DSP 内置光模块方案需要 OLT MAC

提供传输通道通知 DSP 到达的突发数据是哪个 ONU。对此

业界也提出了不同的方案，例如带内 Ploam 消息、带外硬件

接口。其中，前者占会用业务带宽，后者需要增加光模块

接口。

2.2 突发收发技术

对于 PON 系统上行时分多址，ONU 会根据 OLT DBA 带

宽授权突发发送上行数据，OLT 突发接收。不同 ONU 到

OLT 的链路衰减不一致。上行 ONU 突发数据到达 OLT 接收

机时信号是不连续的，而且信号功率变化可达 20 dB。OLT▲图4 高速信号均衡处理架构

（a）模拟CDR架构

（b）数字DSP架构

（c）数模混合DSP架构

ADC：模数转换
CDR：时钟数据恢复
CTLE：连续时间线性均衡
DFE：判决反馈均衡

DSP：数字信号处理
EQ：均衡
FFE：前向均衡
MLSE：最大似然估计均衡器

模拟

输入 CTLE CDR EQ 输出

输入

模拟

CTLE
ADC

（2×波特率）
CDR

EQ
（FFE/DFE/MLSE）

输出

数字

输入

模拟

CTLE
ADC

 （波特率）
CDR

EQ
（FFE/DFE/MLSE）

输出

数字
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接收机要能够在前导码的几百纳秒时间内确定突发 TIA、LA

增益，完成突发时钟恢复，输出正确的信号。

1） 突发 LDD。突发激光器驱动器 （LDD） 应用于 50G-

PON ONU，将 ONU DSP 发送的上行数据信号转换成调制电

流信号，驱动 ONU DML 激光器发送上行突发光信号，如图

5 所示。该技术可通过外部控制环路调整芯片增益，控制加

载的调制电流大小，实现信号的线性放大，并根据 ONU 

MAC 突发控制信号快速打开和关闭 LDD 偏置电流和调制电

流，实现上行光信号突发控制。突发打开关闭时间越小，上

行开销越小，带宽效率就越高。50G-PON 突发打开关闭时

间协议期望值为 25.7 ns。目前上行非对称突发 LDD 已有相

关芯片[6]，上行对称 50G 突发 LDD 仍在开发中。

2） 突发 TIA。TIA 能够将 APD 输出的电流信号转化成电

压信号，并进行放大输出，如图 6 所示。因此，我们可以使

用跨阻增益来评价放大效果。PON 系统

中不同 ONU 到 OLT 的损耗不一样。上

行突发信号到达 OLT 接收光功率差异高

达 20 dB。针对不同功率的信号，TIA

需要快速调整放大增益，输出恒定幅度

信号给后级模块。

突发 TIA 需要 MAC 提供的 Reset 复

位信号，触发 TIA 进行快速自动增益控

制 （AGC） 增益调节，VGA 输出增益调

节，建立工作状态输出稳定信号。50G-

PON 上行还要支持 12.5 Gbit/s、25 Gbit/s

和 50 Gbit/s 3 种接收速率，需要 MAC 提

供速率选择信号，在不同速率信号到达

时，控制 TIA 工作在合适的带宽。50G 

TIA 输出信号要送给后级 DSP 处理，除

了需要同时具备高速、线性、突发 3 种

重要特征，还要具备低噪声、高灵敏度

的重要性能。带宽、突发恢复时间、动

态范围、噪声、增益、线性度是 TIA 的

几个主要参数。由于 50G-PON 要进行

DSP 均衡处理，因此 TIA 还要支持线性

放大。根据最新报道，Semtech 开发了

用于上行50G的突发TIA。[6]

3） 突发 LA。当突发 LA 用于 OLT

光模块时，输出的电压信号被放大并发

送给 DSP，如图 7 所示。由于 PON 灵敏

度要求高，TIA 在灵敏度附近的输出信

号幅度只有 50 mV 左右，而且上行光信

号功率有 20 dB 的变化范围。TIA 输出信号不能在所有输入

功率下保持恒定输出，需要 LA 对信号进一步放大并保持幅

度恒定才能满足 DSP 输入要求。与 TIA 一样，LA 要支持突

输入

APC：自动功率控制
CTLE：连续时间线性均衡

VGA：可变增益放大器

▲图 5 突发激光器驱动器 （LDD） 架构

AGC：自动增益控制     TIA：跨阻放大器     VGA：可变增益放大器

▲图6 突发TIA 结构示意图

AGC：自动增益控制    CTLE：连续时间线性均衡    DOOC：直流偏移校准电路    VGA：可变增益放大器

▲图7 突发线性放大器 （LA） 结构示意图
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发增益控制，支持多速率突发工作。此外，LA 也会集成

CTLE 均衡补偿封装打线、PCB 走线损耗，提升信号质量。

当前业界尚无 50G 线性突发 LA 产品。

4） 突发 CDR。LA 输出信号进入 DSP 后，需要经过时钟

恢复后才能正确采样，判决恢复出接收的数据。为了降低突

发开销，DSP 需要具备快速突发时钟恢复功能。PON 系统上

行发送时钟源自下行信号提取的时钟。OLT 接收机时钟恢复

主要是相位恢复。

在传统模拟系统中，采样时钟的相位以锁相环方式控

制，实现与接收信号中符号时钟的相位对准。在数字系统

中，当采用多倍采样时，相位对准主要通过内插处理来实现

波形样本从采集样本位置到目标样本位置的变换。数模混合

方案采用单倍采样，此时相位对准是根据数字域相位误差检

测反馈调整采样时钟来实现相位对准的。50G-PON DSP 采

用数模混合单倍采样相位对准方式，也有部分公司研究基于

模拟架构的突发时钟恢复方案。目前尚无满足 50G-PON 应

用的 50G 突发 CDR 商用芯片。

2.3 增强FEC
前向纠错编解码是保证高速光通信系统传输可靠性的关

键技术之一。由于传输速率的提高会导致灵敏度下降、功率

预算降低，因此 FEC 技术会向着更高的编码增益和更低的冗

余位方向发展。其中，低密度奇偶校验 （LDPC） 码具有优

越的纠错性能，已被许多通信标准采用。

为了降低光器件开发难度和 PON 系统成本，IEEE 标准

组织在制定 IEEE 802.3ca N*25G-EPON 标准[7]时，选择硬判

决 LDPC 作为前向纠错码，输入误码率阈值为 10-2，输出误

码率要求小于 10-12。50G PON 标准采用了与 IEEE 802.3ca 一

样 的 准 循 环 低 密 度 奇 偶 校 验 （QC-

LDPC）（17 664，14 592） 码作为母码

方案，校验矩阵为 12×69 矩阵，循环

行列式大小为 256。通过对信息位截短

以及校验位的槽孔操作，我们可以得到

不同码率不同性能的 LDPC 码本方案。

50G-PON 下 行 FEC 将 QC-LDPC

（17 664，14 592） 码字校验位的最后

384 bit 进行截短操作，得到下行 FEC

码字 LDPC （17 280, 14 592） [8]。一个

LDPC 码字为 17 280 bit。其中，信息位

占 14 592 bit，校验位为占 2 688 bit，码

率为 0.844 4。在采用硬值和软值 LDPC

算法时，输出 BER 为 10-12 时对应的输

入 BER 门限分别降到 1×10-2和 2×10-2。

50G-PON 上行支持灵活 FEC，定义了 FEC Code 0 默认

码本 （Default FEC code）、FEC Code 1 高吞吐率码本 （high 

throughput code） 和 FEC Code 2 高 增 益 码 本 （high margin 

code） 3 种 FEC 编码方案[8]。默认码本与下行码本一样，为

LDPC (17 280, 14 592)。高吞吐率码本通过槽孔将校验信息

缩 短 到 1 288 bit， 码 本 为 LDPC (15 872, 14 592)， 码 率 为

0.919 4。高增益码本校验位 3 072 比特不变，信息位进行截

短，得到上行码本。高增益码本信息位截短 S=256×CS bit，

CS 取值范围为 19～35，信息位长度 HM2=14 592-S，码长

HM1=17 644-S=HM2+3 072， 码 字 记 为 LDPC (HM1, HM2)，

码率是 0.647 1~0.760 0。高吞吐率码本 LDPC (15 872, 14 592)

码率更高，可以传输的业务带宽更高，但是增益有所下降，

适用于距离 OLT 损耗较小、距离较短的 ONU。高增益码本

LDPC (HM1, HM2)码率低、增益更高，适用于因器件老化、

温度变化、光纤弯曲等因素导致链路质量下降、信号误码增

大的场景。

LDPC 解码算法一般会进行多次迭代，在每个迭代中会

计算并更新对数似然比 （LLR） 信息。初始 LLR 信息的获取

方式不同，导致 LDPC 算法有硬值输入和软值输入之分。硬

值输入是指，输入 LDPC 解码模块的数据是硬判决后的 0、1

比特序列。这种输入需要通过 LLR 生成模块对接收到的 0、

1 比特进行映射处理，进而得到 LLR 输入值。软值输入是

指，输入 LDPC 解码模块的数据是均衡后未经过硬判决的原

始数据。这种输入不是只有 0、1 硬值信息。软值输入比硬

值输入有更多的信息输入，性能更好。如图 8 所示，在

0.849 码率时，同样是 1×10-12 输出误码率，软值输入 LDPC

译码器的入口误码率要求为 1.97×10-2，硬值输入 LDPC 译

BER：误码率
HD-LDPC：硬值输入低密度奇偶校验 SD-LDPC：软值输入低密度奇偶校验

▲图8 准循环低密度奇偶校验 （QC-LDPC） 性能测试结果

BER输入

HD-LDPC，码率=0.849

SD-LDPC，码率=0.849

HD-LDPC，码率=0.826

SD-LDPC，码率=0.826
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码器的入口误码要求为 1.08×10-2，对应到光接收机灵敏度

差异大约是 0.95 dB[9]。

50G-PON 标准定义是按照硬值 LDPC 指标进行定义的。

采用软值 LDPC 可以降低误码率，提升系统性能，降低接收

机器件指标要求。采用软值 LDPC 还是硬值 LDPC 主要体现

在译码阶段。无论采用哪种方式都不影响发送信号和系统互

通。需要说明的是，软值 LDPC 需要保留信号软值信息，需

要 ADC 对数据进行采样，并且 LDPC 集成到 DSP 芯片才能支

持软值 LDPC。

2.4 50G-PON光收发模块

1） 50G-PON 光器件。对称 50G PON Class N1 和 C+ OLT

下行发射光功率分别需要大于 5.5 dBm 和 8.5 dBm，50G 上行

接 收 灵 敏 度 小 于 -22.7 dBm 和 -25.7 dBm （C+ option） 或

-24.7 dBm （C+b option）。ONU下行接收灵敏度小于-24 dBm，

发射光功率大于 6.8 dBm （C+ option） 或 7.8 dBm （C+b op‐

tion）。标准没有强制要求采用的收发机类型，产业链选择

EML+SOA 用于下行发射机。DML 用于上行发射机，APD 用

于上下行接收机。当前 OLT Class C+接收机以及 ONU 发射机

面临很大挑战，相关指标尚未达到标准要求。APD 接收机样

品测试灵敏度能达到-25.7 dBm，但是考虑 OLT Combo 光模

块合分波器损耗、高低温恶化、大批量使用余量，需要继续

提升 APD 响应度、带宽，降低 APD 和 TIA 噪声。为了降低

成本，ONU 发射机采用 DML 激光器。

业界需要继续提升光功率、带宽指标。

2） 50G-PON Combo 光模块。PON

技术在不断发展，新一代 PON 技术要

能够与上一代 PON 共存，支持平滑演

进。在进行 XG(S)-PON 建设时，业界提

出了 Combo PON 方案，使同一个 PON

口同时支持 GPON 和 XG(S)-PON。网络

升级时，只需要将原有的 GPON OLT 线

卡更换成新的 GPON/XG(S)-PON Combo 

PON OLT 线卡，不需要增加共存合分波

器，也不需要额外增加 OLT 线卡槽位，

如 图 9 所 示 。 50G-PON 将 继 续 沿 袭

Combo 方 案 。 同 一 PON 口 需 要 支 持

GPON、 XG(S) -PON、 50G-PON 3 代

PON （考虑对称非对称不同速率时，需

要支持 5 种模式）。OLT 光模块内需要

容纳 3 个发射机和 3 个接收机，以及相

应的 LDD、LA 和 50G-PON DSP 芯片。

同时模块封装保持小封装热拔插光模块 （SFP） 形式，与

GPON/XG(S)-PON Combo PON OLT 光模块尺寸基本一致，保

持同样的槽位端口密度。此外，功耗和尺寸也面临很大挑

战。对此，业界正在研究小型金属罐型 TO-CAN、Box 等不

同光路结构，研发多路集成、小封装 LDD/LA 电芯片等不同

技 术 方 案 。 预 计 2025 年 会 有 SFP 尺 寸 的 GPON、 XG(S) -

PON、50G-PON 三代五模 Combo 光模块样品。

3 50G-PON产业链

随着标准制定逐渐完善，50G-PON 产业链进入快速发

展期。博通、海信、光迅等都已推出下行 EML+SOA 激光

器，Coherent、源杰等开发了非对称上行 DML 激光器，Si‐

fotonics、Macom 等开发了用于 50G-PON 的 APD 产品。电芯

片 方 面 ， Semtech 公 司 已 经 开 发 非 对 称 50G-PON OLT 和

ONU Combo 电芯片。OLT Combo 电芯片支持下行激光器驱

动、上行突发 LA，并支持下行连续 CDR 和上行突发 CDR 功

能。ONU Combo 电芯片支持下行 LA，并支持上行突发激光

器驱动和上下行连续 CDR 功能。Semtech 同时开发了用于上

行 50G 的突发 TIA 芯片。Macom、优讯、英思嘉等也推出了

50G-PON 上下行激光器驱动器、25G 限幅突发 TIA 等芯片。

目前非对称 50G-PON Class N1 器件相对成熟，相关指标已

基本满足标准要求。然而，非对称、对称 50G-PON 接收灵

敏度还不能满足 Class C+指标。对称 50G-PON 的上行 50G 

ONU DML 发射机，以及突发 LDD、突发 LA、突发 BCDR 芯

APD：雪崩光电二极管
BM-LA：突发线性放大器
DSP：数字信号处理

EML：电吸收调制激光器
GPON：吉比特无源光网络
PON：无源光网络

TIA：跨阻放大器
WDM：合分波器

▲图9 50G-PON Combo PON OLT 光模块结构
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片仍在开发中。

50G-PON 设备研制也取得了很大进展。设备商已经推

出 50G-PON 非对称样机[10]，完成了运营商测试。文献[11]完

成了非对称 50G-PON 样机实时验证，支持 29 dB 链路预算。

文献[12]使用独立的 50G-PON 验卡与 GPON、XGS-PON 线卡，

验证了 50G-PON 与 GPON、XGS-PON 共存。文献[13-14]中

50G-PON 样机采用三代 Combo OLT 光模块支持 GPON、XG

(S)PON、50G-PON。目前已有设备厂商发布了对称 50G-

PON 样机[15]。当前由于对称 50G-PON 器件还不成熟，对称

样机性能指标还需要提升。预计 2024 年非对称 50G-PON 会

开始试商用，2025 年业界会推出采用 SFP 大小的小封装三代

Combo OLT 光模块的对称 50G-PON 系统。

4 结束语

50G-PON 标准制定主要工作已基本完成，下行可支持

50 Gbit/s，上行支持 12.5 Gbit/s、25 Gbit/s 和 50 Gbit/s 3 种速

率，支持 GPON、XG(S)-PON、50G-PON 三代共存。50G-

PON 标准 50 Gbit/s 速率光接口指标采用 OMA-TDEC 参数体

系。光接口指标更加灵活，有利于提高光模块良率。50G-

PON 引 入 DSP 均 衡 和 LPDC 提 升 接 收 灵 敏 度 。 线 性 突 发

LDD、TIA、LA 和 BCDR 是 50G-PON 突发收发关键芯片。

GPON、XGS-PON 和 50G-PON 三代 Combo 共存将是未来的

主流方案。SFP 尺寸的三代 Combo OLT 光模块是 50G-PON

的关键需求。模块结构布局和功耗是面临的主要挑战。当前

非对称 50G-PON 产业链已经趋于成熟，多个运营商已经完

成现网测试，预计 2024 年非对称 50G-PON 可能会进入商用

阶段。对称 50G-PON 关键器件尚不成熟，当前还是样机阶

段，商用产品仍在开发中，预计 2025 年会有相关产品推出。
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摘要：无线通信系统中多个天线单元相干协作发送（CJT）技术的性能严重依赖于发送端已知信道状态信息（CSI）。为了避免CSI反馈，通常假

设系统工作在时分双工（TDD）模式。利用TDD空口上下行信道的互易性，根据上行探测信道获得下行CSI。但是，实际系统中由于节点（AP）

间存在同步误差及通道的非理想因素，上下行整体信道并不互易。研究了面向无蜂窝大规模MIMO的网络侧时频同步以及空口（OTA）校准技

术。基于现网商用远端天线单元（RRU）以及同步技术，给出了大规模组网的同步和空口校准方案。结合试验系统，探讨了CJT 对同步和校准

的性能的要求以及无蜂窝大规模MIMO实现方式和节点天线配置，给出了校准相位的预测性能。

关键词：无蜂窝大规模MIMO；相干协作发送；空口校准；节点间同步

Abstract: The performance of coherent joint transmission (CJT) techniques with multiple access points in wireless communication systems is 
highly dependent on known channel state information (CSI) at the transmitter. To avoid CSI feedback, it is generally assumed that systems 
operate in time division duplex (TDD) mode, and then the downlink CSI is obtained according to the uplink sounding signals by using the reci⁃
procity of the uplink and downlink channels. However, due to the synchronization error between access points (AP) and the non-ideal hard⁃
ware factors, the uplink and downlink channels are not reciprocal. In this paper, the time-frequency synchronization of the wireless network 
and over-the-air (OTA) calibration technologies for cell-free massive MIMO are studied. Based on the commercial remote radio unit (RRU) 
and synchronization technology, synchronization and  calibration schemes for large-scale network are discussed. Finally, based on the ex⁃
perimental system, the performance requirements of CJT for synchronization and calibration are discussed, as well as the implementation of 
cell-free massive MIMO and the antenna configuration of the AP, and the prediction of the phase of the calibration coefficient is studied.

Keywords: cell-free massive MIMO; coherent joint transmission; OTA calibration; inter-AP synchronization

引用格式：梁祥虎, 王晓妮, 李原, 等 . 无蜂窝大规模 MIMO 的接入点间同步与空口校准技术 [J]. 中兴通讯技术, 2024, 30(3): 81-90. DOI: 
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多天线技术是提升无线通信系统性能的关键技术，被广

泛应用于无线通信系统。从 4G 到 5G，多天线技术经

历了从点到点多输入多输出 （MIMO） 到点到多点的大规模

多用户 MIMO，频谱效率得到了大幅度提高。分布式多天

线 （Distributed MIMO） 是多天线技术的另外一种实现形

式，它将分散部署的节点通过协作为多个用户服务，形成

了多点到多点的多用户协作多点传输 （CoMP），可以进一

步提高无线通信系统性能[1]。当前，CoMP 技术历经 4G 阶段

的研究和验证到 5G 阶段的标准化并逐渐走向商用。为了进

一步持续提升无线通信系统性能，将多节点协作技术拓展，

研究者近期提出了无蜂窝大规模 MIMO （CF-mMIMO） 系

统[2]。采用可扩展的分布式信号处理技术，CF-mMIMO 的

大规模天线基带信号处理可以云化实现[3-4]。因此，CF-
基金项目：国家科技重点研发项目（2020YFB1807200）；东南大学-中兴通讯联
合实验室项目

81



无蜂窝大规模MIMO 的接入点间同步与空口校准技术 梁祥虎 等技术广角

中兴通讯技术
2024 年 6 月    第 30 卷第 3 期   Jun. 2024   Vol. 30  No. 3

mMIMO 具备了打破传统蜂窝结构的可能。另外，可扩展的

CF-mMIMO 的系统容量随着接入点 （AP） 数量的增加而持

续增加，但是每个 AP 的复杂度不会随 AP 数量的持续增加

而增加，这为持续提升系统性能提供了基础理论和技术

支撑[4]。

CF-mMIMO 的下行相干联合传输 （CJT） 的性能严重依

赖于发送端已知信道状态信息。对于采用时分双工 （TDD）

模式的系统，利用上下行空口信道的互易性，可以根据上

行信道得到下行信道。但是在实际系统中，上下行信道的

互易性还受到如下两个因素的影响：一方面，收发通道电

路的不同使得信道不互易：另一方面，多个节点之间时间

和频率不同步引起信道不互易。前者可以通过互易性校准

进行补偿，后者可以采用节点间的时频同步机制实现。由

于分布式部署，两个方面因素耦合在一起，使得利用 CJT

的实现极具挑战。

AP 间时频同步可以采用空口同步的方式，但是这种方

式的主要缺点是精度受制于 AP 间链路的信噪比且开销较

大[5-7]。采用 1588 PTPv2 和 SyncE 可以做到 AP 间的时频同

步，这种有线的以太同步方法已广泛应用于现网[8]。但是为

了获得更好的协作传输增益，时频同步的精度仍有待进一

步提升[9]。在具备较好的时频同步的情况下，采用空口校准

可以获得多个 AP 的互易性校准系数。但是，如前所述，受

到当前以太同步精度的影响，当采用空口校准后信道状态

信 息 实 现 预 编 码 时 ， CJT 的 性 能 与 理 论 相 比 有 较 大 的

差距[10]。

为了实现无蜂窝大规模 MIMO 的大规模组网，需要更

深入地从同步和校准的机理出发，研究同步和校准系数估

计方法以及估计误差的特性，并研究估计误差对预编码性

能的影响。

1 节点间同步对无蜂窝大规模MIMO性能的影响

在 CF-mMIMO 中，基站侧将 AP 分布式部署，相比于传

统蜂窝组网，无蜂窝大规模 MIMO 消除了蜂窝的概念，而

是以用户为中心，大量的 AP 在覆盖区域内，在相同时间或

频率资源上为用户提供服务。相比于小蜂窝情形，CF-

mMIMO 可以提供给每用户 95% 的吞吐量[2]。文献[11]证明了

CF-mMIMO 的 AP 密集度高而用户设备 （UE） 数相对较少

时，即使在非理想的信道状态信息 （CSI） 下，上行频谱效

率仍能显著提升。文献[12]推导出了 CF-mMIMO 的下行覆

盖概率的封闭表达式，并证明了当 UE 数量一定时，覆盖概

率随着 AP 个数增加而增加，当 AP 个数远大于 UE 数量时，

覆盖概率将接近 100%。

1.1 可扩展无蜂窝大规模MIMO架构

文 献 [2] 提 出 的 基 于 动 态 协 作 聚 类 （DCC） 的 CF-

mMIMO 架构，是一种全分布式架构。该架构以用户为中

心，多个 AP 可以对同一个用户服务，AP 将接收到的信号

传至 CPUs，由 CPU 完成信号检测和预编码功能。可以看到

在这种架构中，服务于用户的 AP 将接收到的信号传至

CPUs，导致前传开销较大，同时要求 CPU 有较高的算力。

而文献[3]提出的一种可扩展的无蜂窝大规模 MIMO 架构，

如图 1 所示，由射频单元完成射频信号的收发，边缘分布

式单元 （EDU） 完成分布式预编码及接收功能，用户中心

分布式单元 （UCDU） 完成数据分配和联合处理功能。一个

EDU 配置多个 AP，提高了协作处理能力，同时这种结构也

是可扩展的。一个用户可以由多个 EDU 服务，但是只能由

一个 UCDU 服务。在上行接收时，UCDU 对来自同一用户不

同 EDU 的数据流联合处理；下行传输时，用户数据可通过

UCDU 分发给相关 EDU，在 EDU 处完成分布式多用户预编

码。可以看到，该架构相比于全分布式架构，有更高的联

合处理能力，同时也是可扩展的。

1.2 CF-mMIMO射频通道系数失配问题

对于 CF-mMIMO 系统，下行的多用户预编码依赖发送

端已知信道状态信息。但是在无蜂窝大规模 MIMO 系统中，

由于 AP 数量大，下行信道矩阵的维度较大，采用反馈的方

式，开销较大。

在 TDD 模式下，由于上下行空口信道的互易性，大规

模 MIMO 中的下行信道信息可以根据上行信道信息获取，

进而可以避免反馈，降低开销。根据空口信道互易性：

HDL = H TUL。 （1）
若 基 站 侧 天 线 总 数 为 N， 用 户 侧 天 线 总 数 为 K， 则

HDL ∈ CK × N,HUL ∈ CN × K。
但实际上信号经过的信道还包含射频发送通道系数与

接收通道系数，包含收发通道系数的总体信道为：

GUL = BrH TU t
GDL = UrHB t ， （2）
其中，

B t = diag ( )b1，t， b2，t， ⋯， bN，t
Br = diag ( )b1，r， b2，r， ⋯， bN，r
U t = diag ( )u1，t， u2，t， ⋯， uK，t
Ur = diag ( )u1，r， u2，r， ⋯， uK，r ， （3）
其中，bn,t、bn,r 分别为基站侧第 n 根天线的发送和接收通道
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系数，uk,t、uk,r 为用户侧第 k 根天线的发送和接收通道系数。

射频收发通道系数的存在导致了整体信道不互易，即：

GDL ≠ G TUL。 （4）
因此在下行预编码时，若仍使用信道互易性，用G TUL 代

替GDL 进行下行预编码，势必带来严重的性能损失，以迫

零预编码 （ZF） 为例：

y = βGDLG *UL(G TULG *UL )-1
x + n， （5）

其中，x是已编码的信号向量，满足功率约束 E [ xkx*
k ] = P。

用户侧需要的数据为：

x = [ x1， ⋯ ，xK ]
T
， （6）

nn 是噪声，是 0 均值复高斯随机变量。β是功率归一化因子，

令预编码矩阵为W = G *UL (G TULG *UL )-1，则：

β = 1
Tr ( )WW H

（7）
将公式 （2） 带入公式 （5） 可以得到：

y = βUrHB tB-1r H-1U -1t x + n。 （8）
由 于 射 频 收 发 通 道 系 数 的 存 在 ， 矩 阵 A =

UrHB tB-1r H-1U -1t 不是对角阵，导致无法实现迫零功能，将

会产生严重的用户间干扰。因此需要进行互易性校准，对

射频收发通道系数进行补偿。

由于 CF-mMIMO 基站侧天线分布式部署，因此一般使

用空口校准。通过天线之间互相收发校准导频信号，估计

出校准信道，来估计校准系数。而空口校准又包括终端反

馈校准和基站侧自校准，基站侧自校准对用户透明，无需

用户反馈下行信道信息，易于实现。当使用基站侧天线自

校准时，最优的理想校准矩阵为：

C = BrB-1t 。 （9）
在下行预编码矩阵前乘以该矩阵，可以对基站侧收发

通道系数进行补偿。

当使用 ZF 预编码时，经过下行预编码发射出去的信

号为：

y = βGDLCG *UL(G TULG *UL )-1
x + n =

βUr (U t )-1x + n 。 （10）
此时的功率归一化因子变为：

β = 1
Tr ( )CWW HCH

。 （11）
从公式 （10） 中可以看到，经过理想校准后的下行预

编码恢复了迫零效果。

1.3 CF-mMIMO架构下的时频同步问题

CF-mMIMO 基站侧节点分布式部署引起的另外一个难

题是节点间的时频同步。若节点间有频偏或者相位差，同

AP：接入点     EDU：边缘分布式单元     UCDU：用户中心分布式单元     UE：用户设备

图1 可扩展的CF-mMIMO 架构

UE 1 UE 2 UE 3

中心控制单元

UE 4 UE 5 UE 6 UE 7 UE 8

空口信道

AP 1 AP 2 AP 3

EDU 1 EDU 2 EDU 3

UCDU 1 UCDU 2 UCDU 3

SwitchSwitch

AP 4 AP 5 AP 6 AP 7 AP 8 AP 9
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样会引起整体信道不互易。特别是，当节点间存在频偏，

或者相位差随时间变化时，由于上行探测到下行传输之间

有一定时间间隔，用于下行传输的校准矩阵很有可能失效，

加大了 CJT 的难度。

假设上行探测经信道估计得到上行信道为GUL，且此时

的下行信道为GDL。若计算了校准矩阵 CC 后，经上行探测再

到下行传输之间的时间间隔为 τ，在这段时间内由于本振存

在相位漂移或者频偏，则此时的上下行信道变为：

GDL(τ) = Ur[ΦUE(τ)HΨBS(τ) ]B t
GUL(τ) = Br[Ψ -1BS (τ)H TΦ-1UE(τ) ]U t。 （12）
其中，ΦUE(τ)为各 UE 本振相位偏移量形成的对角阵：

ΦUE(τ) = diag [ e- jΦ1( )τ，⋯，e- jΦK( )τ ]。 （13）
ΨBS(τ)为各 AP 本振相位偏移量形成的对角阵：

ΨBS(τ) = diag [ ejψ ( )τ，⋯，ejψN( )τ ]。 （14）
若此时将GDL(τ)和GUL(τ)带入 （10） 式，则可以得到：

y = βUr[ΦUE(τ)HΨBS(τ) ]ΨBS(τ)H -1ΦUE(τ)U -1t x + n （15）
可以看到，由于相位偏移的存在，即使使用迫零预编

码以及理想的校准矩阵 CC 也无法消除用户之间的干扰。

从上述讨论我们可以看到，由于射频收发通道系数失

配，实现下行 CJT 需要对上下行信道进行互易性校准。而

由于网络侧节点分布式部署，可能会产生节点间频偏或相

位差，需要对其进行时频同步。

2 网络侧AP之间的时频同步

节点之间的时频同步是实现下行 CJT 的前提。在无线

通信系统中，网络侧节点之间的同步包括时间同步和时钟

频率同步。下面我们分别介绍当前 4G/5G 通常采用的网络

侧时频同步。

2.1 时间同步

当前无线通信系统常采用加循环前缀 （CP） 的分块传

输，如正交频分复用 （OFDM）。时间同步可以保证系统能

较准确地恢复出符号/数据块。受到 OFDM 循环前缀 （CP）

的约束，各 AP 到服务用户的时延差不能超出 CP 的保护范

围，否则将被视为异步干扰。因此，无蜂窝大规模 MIMO

系统中，为一个用户服务的 AP 数一方面受到大尺度衰落的

影响，另一方面受到循环前缀长度的约束。

为了实现协作传输，高精度的时间同步是基本的要求。

假设系统中存在统一的时间基准，例如采用 GPS/Beidou 获

取精确的时间 （TOD） 和秒脉冲 （PPS），并通过有线的方

式发送给各个 AP，则可以实现 AP 时间的时间同步。IEEE 

1588 PTPv2 是一种高精度的时间同步以太协议，精度可以

达到纳秒级别。当各个 AP 之间没有统一的时间基准时，必

须采用时间同步[6-7]。

2.2 时钟频率同步

高精度的载波频率同步是实现下行 CJT 的另一个基本

要求。在当前的 AP 实现中，基带信号通常经过数模转换之

后上变频到载波频段。当各个 AP 上变频采用的本振信号由

同一个时钟源生成并分发到各个 AP 时，可以实现高精度的

载频同步。对于集中式的 Massive MIMO，由于各收发通道

集成在一个无线单元，因此可以采用这种方法。但是对于

无蜂窝大规模 MIMO，AP 分布式部署，对于覆盖范围较小

的专网应用场景是可行的，对于大范围覆盖，这种高频本

振信号的分发意味着较高的部署成本。

当各个 AP 独立锁定 GPS 时钟时，由于上变频采用的本

振信号由本地晶振生成，各个 AP 仍存在一定的频偏，并且

频偏不是一个固定的值。因此，为了实现相干传输，即使

各个 AP 配置 GPS，必须对各个 AP 之间的频偏进行补偿[5]。

另一种常用的方式是各个 AP 的参考时钟由同一个时钟

源提供，每个 AP 根据参考时钟生成本振信号。SyncE 协议

是以太的方式传输参考时钟的常用方法，被广泛应用于电

信网络。在这种情况下，虽然 AP 之间整体上不存在频偏，

但是由于各个 AP 的本振信号仍是独立通过锁相环生成，各

个 AP 的相位仍不同步，即各 AP 的相位存在漂移。这种相

位漂移仍会对相干传输产生较大的性能恶化。文献[9]提出

了高精度的时频同步方法，可以大幅降低相位漂移的范围。

文献[10]基于 5G NR 的帧结构，给出了一种相位同步方法。

当 AP 没有配置 GPS 且没有共同的参考时钟时，例如

Wi-Fi 的 AP，需要设计空口同步信号实现频率同步。文献[5]

针对Wi-Fi系统设计了空口同步信号，可以实现频率同步。

2.3 时频同步方法对比

时频同步是相干传输的基本要求，通常是联合设计和

实现的。表 1 中对比了当前常采用的时频同步方法。

3 空口互易性校准

对于集中式 Massive MIMO，通常采用硬件校准获得发

送通道的校准系数和接收通道的校准系数，进而可以根据

上行信道信息获得下行信道状态信息。对于无蜂窝大规模
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MIMO，由于 AP 分布式部署，采用硬件耦合的方式估计校

准系数的部署成本较高。因此，空口校准是一种低成本的

实现方法。空口校准通过天线之间互相收发校准导频信号，

估计出校准信道，来估计校准系数。

3.1 空口校准的基本原理

如公式 （9） 所示，最优的空口校准系数为发送通道系

数与接收通道系数的比值。校准系数的估计通常采用参考

天线的方法。参考天线可以是终端，也可以是 AP 的天线。

基于此，空口校准通常分为两种方式，一种是终端辅助的

校准，另一种是基站侧天线自校准。

一种简单的校准方法是文献[14]给出的 Argos 校准，该

方法以一个天线为参考，校准系统中所有 AP。方法如下：

参考天线 0 发送校准导频，AP 接收，并估计出两者之间的

信道增益 gn, 0；AP 发送校准导频，参考天线 0 接收，估计出

两者之间的信道增益为 g0, n，可以分别表示为：

gn，0 = br，nhnb t，0 + εn，0， （16） 

g0，n = br，0hnb t，n + ε0，n， （17） 

其中，第 n 个 AP 与参考天线 0 之间的空口信道为 hn， br,0、

br,n表示参考天线和 AP n 的接收通道系数，bt,0、bt,n表示参考

天线和 AP n 的发送通道系数，εn,0 和 ε0,n 表示相应的噪声，

服从复高斯分布。校准系数的估计可以表示为：

ĉn = gn，0
g0，n

= cn ⋅ c͂n， （18） 

其中，理想的校准系数可以表示为：

cn = (b t，0 br，0 ) br，n
b t，n，

标准误差为： （19） 

c͂n =
1 + ε0，n

b t，0rn，0br，n

1 + εn，0
b t，nrn，0br，0 。 （20） 

基于上述理想的校准系数，可以利用上行信道获得下行

信道。从公式 （18） 可以看出，这种校准方法的校准系数的

误差是一个乘性噪声，其均值可以表示为[15]：

E ( c͂n ) = 1 - exp ( - γn )， （21） 

其中，γn为 AP n 与参考天线之间的信噪比。可以看到，参

考天线与 AP 之间的信噪比越高，校准误差越趋于 1，结果

越趋于理想校准。

当采用多个终端对多个 AP 进行校准，或者多个 AP 之间

互相校准时，可以采用总体最小二乘 （TLS） 校准方法获得

更好的校准性能。下面，我们以文献[13]给出的两组 AP 之间

互相发送校准信号的方法为例，介绍 AP 之间的自校准。

以 OFDM 系统为例，假设两组 AP 之间互相发送正交的

校准信号，每个接收机先进行信道估计，得到两个 AP 组之

间的频域信道矩阵。如图 1 所示，假设两组 AP 之间互发校

准信号后，某个子载波上的信道矩阵分别为 GG1 和 GG2。基于

公式 （16） 和公式 （17） 的包含收发通道增益的信道建模，

校准系数是如下总体最小二乘的最优解[10,16]：

arg min
ccal

 G1Ccal，1 - Ccal，2G T2
2
， （22）

s.t. || ccal
2 = 1， （23）

其 中 ， Ccal,1 和 Ccal,2 为 校 准 系 数 组 成 的 对 角 阵 ， ccal,1 =
diag (Ccal,1 )和 ccal,2 = diag (Ccal,2 )。因此，所有 AP 的校准向量

可以表示为 ccal = [ cTcal,1,cTcal,2 ]
T
。可以看到，当校准系数为该

天线单元接收通道系数与发射通道系数的比值时，公式

（22） 的最小值为 0。文献[13,16]给出了最优校准向量的

求解。

上述方法同样适用于多个终端对多个 AP 的校准。但是，

终端辅助的校准方法需要终端把下行信道反馈给基站，或者

文献[17]指出的，需要定制化的虚拟终端，专门完成进行下

行信道信息的反馈，实现校准。因此，这种方法的实现成本

较高。采用 AP 之间的自校准可以避免终端反馈或定制化的

虚拟终端，并且可以利用 5G 的帧结构实现对射频单元以及

▼表1 时频同步实现方法对比

方案

共参考时间，共本振［13］

共参考时间，共参考时钟［10］

AP独立配置GPS/Beidou

AP间无公共参考时间和参考时钟［5-7］

优点

相位同步精度高

易于实现时频同步，不需要跟踪AP之间的频偏

易于实现时频同步

部署和硬件实现成本低

缺点

部署成本高

需要跟踪相位漂移，部署成本较高

需要跟踪AP之间的频偏或相位

需要AP之间的空口时频同步

AP：接入点     GPS：全球定位系统
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终端均透明的校准[13]。如图 2 所示，为了兼容 AP 的提前接

收，校准参考信号 （CARS） 在特殊时隙采用两个 OFDM 符

号实现。

这种 AP 分组校准的方法有如下优点[10]：不考虑通道之

间的时间偏差，校准系数的相位在较大的子带带宽内变化较

小，因此，利用多天线正交导频，即使利用 1 个 OFDM 符

号，仍可估计出较多天线的之间的校准系数。这种并发的方

式，可以实现多个天线的空口校准，时间开销较少；采用双

符号的校准信号，两个符号互为循环前缀，可以支持较大的

范围的覆盖。

3.2 大规模节点的校准

为了实现大规模节点的相干协作传输，所有节点需要共

相位参考，因此要求全网节点的校准。当节点规模较大时，

需要研究如何以较低的实现复杂度，快速实现全网校准。为

了快速校准，可以将分组校准和中继校准相结合，实现快速

的大规模节点校准。

1） 分簇

为了实现快速校准，我们可以将参与校准的节点分簇。

分簇以邻近为原则，例如可以采用 K-means 聚类的方法，将

邻近的远程射频单元 （RRU） 视为一簇。分簇中 RRU 的个

数，需要根据 RRU 的分布、校准信噪比、距离远近等合理

地选取。假设共有M个 RRU，将 RRU 分为 G1,G2,⋯,GL 共 L

簇，即

∑
l = 1

L

||G l = M
。 （24）

2） 簇内分组校准

每一个簇内的多个 RRU 可以再次分为两组，在簇内两

组 RRU 之间，设计正交导频，估计两组之间互相发送时的

空口信道。为了获得更好的校准信噪比，簇内 RRU 的分组，

需要进一步优化。直观上，两组 RRU 以交织的方式进行分

组，可以获得更好的校准性能。这种交织的方式，应尽可能

地将邻近的 RRU 分别划分在不同的组中。文献[10]采用遗传

算法获得了一种优化的分组方法。

设各簇内的参考天线为 (o,1) , (o,2) ,⋯, (o,L )，簇内按上

述方法进行分组，并使用 3.1 节的校准算法求得校准系数之

后得到各 RRU 天线相对于所在簇内参考天线的校准系数：

ĉi，l = (b t，o，l br，o，l ) br，i，l
b t，i，l

，  ∀ (i，l) ∈ G l，l = 1，⋯，L
， （25）

其中，(o,l) 代表簇 G l 内的参考天线，(i,l) 为簇 G l 内第 i 根

天线。

3） 簇间间接校准

为了获得全网校准，我们还需要进行簇间的相对校准。

每个簇进行簇内校准时，簇间可以采用正交的校准参考信

号，例如在时间上错开。簇间的相对校准可以在相邻簇内选

择两个距离最近的节点，通过它们使得两个簇的所有天线形

成公共的参考。

例如，对于簇Gu和Gv，选取这两个簇间距离最近的两个

节点天线 (m,u)和(n,v)，以 (m,u)为参考天线，计算出 (n,v)
的校准系数：

c̄n，v = (b t，m，u br，m，u ) br，n，v
b t，n，v。 （26）

此时，簇Gu和Gv 内所有天线按以下步骤可形成公共的

参考天线(m,u)：
将Gu簇内校准时得到的校准系数除以天线 (m,u)在Gu簇

内校准时求得的校准系数 ĉm,u：

ci，u = ĉi，u
ĉm，u

= (b t，m，u br，m，u ) br，i，u
b t，i，u

，∀ (i，u) ∈ Gu
。 （27）

将Gv簇内校准时得到的校准系数除以天线 (n,v)在Gv簇

AP：接入点    CARS：校准参考信号     CSI-RS：信道状态信息参考信号     DL：下行     PDCCH：物理下行控制信道     SRS：探测参考信号     UL：上行

图2 AP 分组校准及校准信号

AP组1 AP组2

H2

H1

AP组1

AP组2

DL CSI-RS CARS：组1 to 组2 UL SRS

CARS GP

接收CARS

CARS：组2 to 组1
PDCCH

D D D D D D D G D U U U U U

D D D D D G U D D G U U U U U

D D G
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内校准时求得的校准系数 ĉn,v，再乘以组间校准系数 c̄n,v：

cj，v = ĉ j，v
ĉn，v

c̄n，v = (b t，m，u br，m，u ) br，j，v
b t，j，v

，∀ ( j，v) ∈ Gv
。 （28）

可以看到，此时簇Gu和Gv 内所有天线形成了公共的参

考天线 (m,u)。按照如上步骤，可以使得各簇节点天线共参

考，实现全网校准。

除上述的分簇和分组校准方法外，还可以采用文献[18]

提出的基于生成树的方式进行校准。这种方法源自于中继校

准的思路，根据节点之间的拓扑，选择最优的校准路径，对

大规模节点完成校准。但是这种方法校准的时间开销较大。

4 节点间相位同步与跟踪技术

实际系统中，通常校准系数的幅度误差对预编码的性能

影响较小。节点间的时频同步问题使得其互易性校准系数相

位随时间和频率变化。为此，需要跟踪多个节点的校准系数

的相位，以获得较好的预编码性能。下面，我们首先分析校

准系数相位的特性，然后给出一种相位跟踪方法。

4.1 校准系数相位的特性

文献[10]基于 5G NR 商用 AP 构建了分布式 MIMO 试验系

统。AP的射频收发机芯片采用ADRV9026[19]，工作在4.9 GHz

频段。如图3所示，每个基站/终端的射频单元采用4T4R，系

统带宽为100 MHz。AP 与前传加速卡之间采用增强型通用公

共无线电接口 （eCPRI））。在基站侧，BBU 通过 1588PTP 和

SyncE为多个AP提供时间同步和参考时钟，每个AP内部的4

个通道采用共本振，但是每个AP采用独立的本振。模拟终端

与基站采用相同的硬件平台。

文献[10]对校准系数的时域、频域特性进行了测试和分

析。可以看到，当前的多通道射频集成芯片通道间的一致性

较好。同一 AP 的多个通道相同子载波上的校准系数的相位

差随时间变化很小。因此，如果不考虑本振相位漂移，校准

系数的相位 （实际中存在本振相位漂移，但校准系数相位的

均值随时间变化较小）、幅度等随时间变化较小。不考虑通

道间的时间偏差，在一定带宽内 （例如，30 kHz 子载波间

隔，2~4 个资源块内），幅度和相位的变化较小，这意味着

我们可以采用频域正交导频，在短时间内，同时估计出尽可

能多的节点的校准系数。当多个 AP 采用 IEEE 1588 PTP 同步

时，AP 之间的采样时间偏差较小，且相对稳定。这进一步

支撑了分组的多 AP 并发校准的可行性。

在文献[10]的试验系统中，由于多个 AP 之间不共本振，

校准系数的相位存在漂移。对于上行数据传输，由于每个时

隙均有解调参考信号，本振相位漂移对上行联合接收性能影

响较小。但是，对于下行则需要考虑上行探测的时间间隔以

及预编码的计算时间等因素。因此，校准系数的相位漂移对

系统的下行 CJT 性能有较为严重的影响。

CF-mMIMO 中常采用 AP 本地实现的全分布式预编码，

即每个 AP 仅根据所有用户到该 AP 的信道矩阵进行独立的预

编码计算。由于AP内部通道间的一致性较好，当系统中总数

据流个数小于等于每个 AP 的天线数时，AP 本地预编码的方

法对本振相位漂移不敏感 （实际相位漂移的范围是±30°）。

此时，相干协作传输仅获得波束赋形增益。这对CF-mMIMO

的部署和实现有重要的启发。例如，对于一个多天线AP，我

们可以采用多个共本振的射频收发机芯片，形成多通道系统，

然后采用电缆将天线分散部署。我们也可以密集部署低功率

的全数字通道的Massive MIMO 的AP，对于未来6G采用Sub-

10 GHz频段，这是有可能的。在这种情况下，AP使用本地预

编码，通过多 AP 协作，系统仍可以实现等于 Massive MIMO

天线数的空间数据流。大范围部署AP时，通过用户与节点关

联，CF-mMIMO 系统总的数据流个数可以超过每个 AP 的天

线数。

当 AP 天线数较少时，为了获得更好的多 AP 协作传输的

性能，一方面可以通过研究鲁棒的 CJT 预编码方法，另一方

面也可以通过跟踪校准系数的相位，获得较为精确的校准

系数。

4.2 校准系数相位的跟踪和预测方法

采用共参考时钟或仅采用独立 GPS 恢复时钟和时间是一

种较低成本的实现方式。但是这种情况下，需要跟踪校准系

图 3 试验平台架构

AP：接入点
GPS：全球定位系统

PTP：精确时间协议
RRU：远程射频单元

GPS

GPS
1588PTP

1588PTP

AP/RRU
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数。文献[17]提出了采用虚拟终端的方式实现 AP 间相位跟

踪。这种方法，一方面需要部署虚拟终端，另一方面仍需要

占用时频资源发送参考信号。文献[10]提出了在特殊时隙发

送空口相位同步参考信号，可以较为精确地估计出 AP 之间

校准系数的相位。

考虑到上行探测到下行传输之间存在一定的时间间隔

τ，在这个时间间隔里，由于本振相位漂移，校准系数的相

位已经发生变化，因此我们需要对校准系数的相位进行预

测，以获得较好的校准性能。如 1.3 节所述，只有对校准系

数的相位进行如公式 （29） 的更新预测，也就是说，需要预

测 τ时间后的校准系数，来适应 τ时间后信道相位的变化，

才能实现迫零功能。

C (τ) = C [ΨBS(τ) ]
-2

。 （29）
利用文献[10]的试验平台，我们采用维纳预测和反向传

播 （BP） 神经网络对校准系数进行了预测。

对于维纳预测器，有如下求解方式：
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公式 （30） 写成矩阵形式：

Rxhopt = rx(m + M )， （31）
其中Rx是待预测随机过程 x ( t )，也即校准系数相位的自相关

矩阵。在利用历史校准系数的相位数据求自相关函数之后，

可以通过解该方程组得到hopt (n )。
通过前 N 个时隙相位值预测之后第 M 个时隙相位值：

x (n + M ) = ∑
k = 0

N - 1
h (k)x (n - k)

。 （32）
采用 BP 神经网络的优势在于可以方便调节预测步长、

输入数据维度，同时可以尝试不同网络结构以进行横向对比

分析。

原始数据为 N 个时隙的校准系数相位数据。首先需要对

时间序列数据进行处理，将格式处理为适合 BP 神经网络训

练的数据格式。设用前 m 个数据点预测第 m+n 个数据点的

值，n 为预测步长，即对应神经网络输入维度为 m，输出维

度为 1。此时需要将数据处理为(N-m-n+1)×(m+1)维度的数

据，(N-m-n+1)表示处理后的数据条数，每行表示一条数

据，(m+1)表示特征数，前 m 列为输入特征，最后 1 列为输出

特征，即预测值。

随后，对处理好的数据进行训练集测试集划分，划分的

测试集占总数据集的 10%，预留足够的数据训练模型，并保

证模型的泛化能力。接着采用 z-score 方法进行数据标准化，

缓解数据量纲的影响。z-score 标准化会将数据标准化为均

值为 0、标准差为 1 的数据分布。然后，初始化模型结构，

输入层结点数为 m，输出层结点数为 1，表示用前 m 个数据

对之后的某一个数据进行预测，具体预测的步长取决于处理

数据过程中 n 的取值。进而指定隐藏层结构、训练轮数，学

习率、训练目标最小误差等训练配置参数，然后进行训练。

训练完成后，用训练好的模型对标准化后的测试数据进行预

测，将预测结果反归一化即得到真实预测结果。并用平均绝

对误差 MAE 指标反映预测性能。

基于文献[10]的实测数据，总的数据集有 1 000 个时隙的

上行信道以及下行信道，系统中共有 2 个分布式的 AP，2 个

用户终端，每个设备配有 4 根天线。校准使用终端反馈的空

口分组 TLS 校准方法。

经过尝试不同长度的输入数据维度、隐藏层配置，我们

选择了输入层为 30、隐藏层为 2×4、输出层为 1 的 BP 网络。

在文献[10]的数据集中，每 2.5 ms 可以实现一次校准。图 4

展示了采用训练结果的预测 2.5 ms 后校准系数的相位误差。

可以看到，预测的平均绝对误差 （MAE） 为 2.198 4°。由图

可见，预测的绝对误差大致控制在 5°以内，部分数据预测值

与真实值非常接近，可以实现较好的预测。我们进一步分别

测试了 5 ms、7.5 ms、10 ms 的预测性能，对比了不预测 （采

用当前时隙的校准系数，用于一定时间后的预编码） 的误差

和采用预测的误差，如表2所示。可以看到，7.5 ms的预测结

果比直接使用当前校准系数误差减小了 0.55°。基于文献[10]

的实测数据，我们对比了预测 （“TLS：2.5 ms，BP”，“TLS：

2.5 ms，Wiener”等） 和不预测 （“TLS：2.5 ms，NP”等）

预编码的性能，如图 5 所示。可以看到，对于 5 ms 的预测，

频谱效率性能提升约 0.5 bit·s-1·Hz-1，同时维纳预测和 BP 网

络预测的性能相当。当数据集足够大时，维纳预测和BP网络

预测性能都应有更大的提升。

5 总结与展望

网络侧的时频同步和空口校准对提高 CF-mMIMO 的性

能极为重要，对 CF-mMIMO 的 AP 实现及网络部署均有重要

的影响。本文对比了无蜂窝大规模 MIMO 组网时的时频同步
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方法，并研究了空口校准和相位跟踪/预测技术。随着 5G 多

传输节点 （Multi-TRP） 相干传输的标准化，CJT 将逐渐走

向商用。现网成熟的 IEEE 1588 PTP 和 SyncE 的同步精度仍

有待提高，相应地，空口校准、相位同步以及鲁棒的多节点

联合 CJT 方法仍需要进一步研究。但是，采用 CF-mMIMO 的

本地全分布式预编码，获得协作波束赋形的功率增益是一种

比较鲁棒且简单有效的方案。
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