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摘 要

摘 要

第六代（6th Generation，6G）移动通信是无线通信领域的国际学术前沿。作
为未来 6G的关键候选技术，超大规模阵列技术能够提供极高的波束赋形增益和空
间复用增益，呈数量级地改善移动网络的频谱效率、峰值速率、用户体验速率。相

较传统大规模阵列，6G超大规模阵列不仅意味着天线数量的大幅增加，更蕴含着
电磁场结构从远场平面波到近场球面波的质变。传统大规模阵列传输技术通常基

于远场平面波假设，这些方案在超大规模阵列近场球面波传播环境下存在严重的

性能损失。因此，本文围绕超大规模阵列的近场传输技术展开研究。

首先，针对近场波束赋形性质未知的问题，本文对近场波束的阵列增益做了

理论分析。基于菲涅尔区近似，推导了近场阵列增益在角度维度和距离维度上的

解析解，进而定量描述了近场波束在角度维度和距离维度的波束宽度，证实了近

场波束赋形的位置聚焦性。同时，我们还从阵列增益损失的角度定义并推导了有

效瑞利距离，精确地修正了经典瑞利距离在刻画近场通信范围时的误差。此外，我

们还在 2304单元的超大规模阵列上实测了近场波束的性能。
其次，针对近场角度域信道非稀疏导致远场信道估计方法不精确的问题，本

文提出了基于极坐标域表示的近场信道估计方法。区别于传统远场信道的角度域

表示，我们提出了近场信道的“角度-距离”域表示，即极坐标域表示，充分挖掘
近场路径的角度和距离信息。接着，我们证明了极坐标域表示的均匀角度采样准

则和非均匀距离采样准则，给出构造极坐标域表示矩阵的方法。在此基础上，我

们提出了极坐标域正交匹配追踪算法和非格点迭代加权算法，精确地估计极坐标

域信道。仿真结果表明，所提方法在近场环境下能够提升信道估计精度约 10 dB。
最后，针对近场波束训练导频开销较大的问题，本文研究了高效的近场波束

训练。在宽带系统下，证明了频率相关波束赋形能够使近场波束在整个带宽上覆

盖指定的位置区间。我们将这一现象称为近场色散，并提出了基于近场色散的波

束训练方法。该方法的核心思想是使用延时可调阵列生成指向多个位置的宽带波

束，在同一个时隙上扫描多个候选用户位置，进而大幅降低波束训练的导频开销。

仿真结果表明，所提方法能够以极低的导频开销实现超过 95%的理想传输速率。
本文的研究为超大规模阵列近场通信提供了可行的解决方案，为 6G超大规模

阵列的实际应用提供了一定的理论和技术支持。

关键词：超大规模阵列；近场球面波通信；波束赋形；信道估计；波束训练
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Abstract

Abstract

The sixth generation (6G) mobile communication is a frontier topic in the field of
wireless communications. Embracing the merits of huge beamforming and spatial mul-
tiplexing gain, extremely large-scale antenna arrays (ELAA) could remarkably improve
the spectrum efficiency, peak data rate, and user experience rate, making it a promising
candidate for 6G.Moving from classical massive multiple-input-multiple-output (MIMO)
to 6G ELAA not only means a sharp increment in the number of antennas but also a qual-
itative change in the electromagnetic (EM) field structure from far-field planar waves
to near-field spherical waves. Conventional massive MIMO technologies are typically
based on the assumption of far-field planar waves, and these schemes suffer from severe
performance degradation in the near-field environment of ELAA. Therefore, this article
focuses on researching near-field communication technologies for ELAA.

First, we theoretically analyze the array gain achieved by near-field beamforming.
Based on the Fresnel approximation, the closed-form solutions of near-field array gain
in both the angular and distance dimensions are derived. These solutions help us quan-
titatively describe the beamwidth of near-field beams in both the angular and distance
dimensions, which demonstrates the near-field beam’s focusing property. Furthermore,
we define and derive the effective Rayleigh distance from the perspective of array gain
loss in near field, accurately correcting the error induced by classical Rayleigh distance
when quantifying the near-field communication range. In addition, we also conduct exper-
iments to validate the performance of near-field beamforming on a 2304-elements ELAA.

Second, the non-sparse nature of the near-field angle-domain channel makes conven-
tional far-field channel estimation inaccurate. To deal with this problem, we investigate
the near-field channel estimation based on polar-domain representation. Unlike the clas-
sical angle-domain representation of far-field channels, we propose to represent the near-
field channel in the joint “angle-distance” domain, i.e., the polar domain, to exploit spatial
information of near-field paths. Trying to minimize the maximal coherence of matri-
ces, we prove that when constructing the polar-domain representation matrix, the angular
grids could be uniformly sampled while the distance grids need to be non-uniformly sam-
pled. Leveraging this polar-domain representation, we propose a polar-domain orthogonal
matching pursuit (P-OMP) algorithm and a polar-domain iterative gridless weighted (P-
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Abstract

IGW) algorithm to accurately estimate the polar-domain near-field channel. Simulation
results show that the proposedmethods can improve channel estimation accuracy by about
10 dB in near-field environments.

Finally, an efficient beam training method is studied to cope with the issue of un-
acceptable beam training overhead in near-field. To be specific, we first prove that
frequency-dependent beamforming could make the near-field beams over entire band-
width cover a given physical region, and this phenomenon is titled “near-field dispersion”.
By exploiting this phenomenon, a near-field dispersion based beam training method is
proposed. Its basic idea is to generate beams aligned with separated locations at different
frequencies via frequency-dependent beamforming. In this way, multiple candidate user
locations could be measured at one time slot, contributing to the substantial reduction of
beam training overhead. Simulation results show that the proposed method can achieve
over 95% of the ideal transmission rate with extremely low pilot overhead.

The research in this paper offers feasible solutions for the near field communica-
tions in ELAA, and provides certain theoretical and technical support for the practical
application of 6G ELAA.

Keywords: ELAA; near-field communications; beamforming; channel estimation; beam
training
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基于空间正交性的大规模阵列通信技术采用了大量的天线单元，能够显著提

升通信系统的频谱效率和能量效率，被业界认为是第五代（5th Generation，5G）移
动通信最具代表性的物理层技术之一 [1]。在未来，为了支持数字孪生、全息影像、

沉浸式扩展现实等新兴应用，第六代（6th Generation，6G）移动通信期望在峰值速
率、能量效率、用户体验速率等指标上相较 5G实现 10-100倍的性能提升 [2]。为

实现上述愿景，5G核心技术大规模阵列的下一跳，6G超大规模阵列通信技术被
寄予厚望。相较大规模阵列，超大规模阵列将再提升天线数一到两个数量级，因

而可以实现对空间更加精细的划分 [3]，大幅提升空域分集和复用增益，在未来 6G
具有广袤的应用前景。

从 5G大规模阵列到 6G超大规模阵列，不仅意味着天线数的量变，更蕴含着
电磁场结构从远场平面波到近场球面波的质变 [4-5]。现有的 5G大规模阵列传输方
法，例如波束赋形、信道估计、波束训练、信道反馈，大多依赖于远场平面波假设，

这些方法在 6G超大规模阵列近场球面波传播环境下存在严重的性能损失 [4] 。而

导致这一性能损失的根本原因，就是现有的远场通信理论技术与近场传播环境失

配。因此，研究适配近场环境的传输技术对 6G超大规模阵列通信具有重要意义。
本文就这一方向展开探讨。

本章将首先介绍研究背景，包含 5G移动网络的发展现状以及未来 6G通信的
愿景。接着概述 5G大规模阵列的研究现状，并引出超大规模阵列技术。之后着重
讨论超大规模阵列引入的近场传播效应，说明近场通信是未来 6G 网络的重要组
成。最后，我们将概括在本文在近场通信这一方向上的创新点，并给出本文的内

容安排。

1.1 研究背景

本小节首先概括 5G移动通信的发展现状，接着给出未来 6G的发展愿景。

1.1.1 5G移动网络发展现状

近年来，随着移动网络流量需求爆炸式增长，移动通信技术迅速地更新换

代 [6-7]。2015年 10月国际电联无线电通信部门（International Telecommunications
Union Radiocommunication sector，ITU-R）于日内瓦召开国际会议，将 5G命名为
“IMT-2020”[8]。ITU-R明确规定了 5G移动通信系统的 8大技术指标 [9]，包含频
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谱效率、用户体验速率、峰值速率、吞吐率、能量效率、时延以及连接密度等。此

外，ITU-R还定义了 5G的三大典型应用场景 [10]，分别是针对用户通信体验的增

强型移动宽带（Enhanced Mobile BroadBand，eMBB），面向智慧电网、自动驾驶等
特殊业务的超高可靠低时延通信（Ultra-Reliable and Low-Latency Communications，
uRLLC）以及面向大规模物联网、车联网的海量机器型通信（MassiveMachine-Type
Communications, mMTC）[10]。从这三大应用场景可以看出，5G的愿景并不局限于
增强手机移动终端的数据传输能力，更重要的是打破“人与人”“人与机器”“机

器与机器”之间的边界，开启万物互联的时代。在如此蓝图的驱动下，世界各国迅

速将 5G列为信息领域的发展重点，如火如荼地推动 5G移动通信的技术预研、标
准化、商业化 [11] 。

自 2015年 ITU-R正式确定 5G的三大应用场景以来，国际标准化组织第三代
伙伴计划（3rd Generation Partnership Project，3GPP）先后公布了New Radio Release
15（NR R15）、NR R16、NR R17三代 5G技术标准版本。作为第一套完整的 5G
标准，于 2018年 6月发布并冻结的 NR R15主要面向 eMBB业务，旨在增强频谱
效率、丰富频谱资源、改善用户的通信速率 [12]。随后在 2020年 6月，NR R16正
式发布并冻结 [13]，NR R16与 NR R15成互补关系，完善了mMTC和 uRLLC两大
场景的技术规范，涉及智慧车联网、工业物联网等新兴应用。接着，2022年 6月，
3GPP正式宣布了 NR R17的发布与冻结 [14]。作为 5G技术标准的演进，NR R17的
主要使命是从覆盖、延时、容量、移动性等多个方向增强 5G网络的性能。NR R17
的完成不仅标志着 5G移动通信技术标准化第一阶段的圆满落幕，更敲响了面向未
来 5年的增强型 5G（5G-Advanced）时代的大门。当前正在讨论的 NR R18预计于
2023年 7月成为 5G-Advanced的首个标准版本，将进一步增强和拓展 5G生态环
境 [15-16] 。5G的标准化也不断地促进着 5G的商用化。自 2018年以来，韩国、中国、
美国、欧盟等国家和地区相继开启了 5G商用服务 [11]。我国的 5G市场始终跻身
于全球前列。据全球移动通信系统协会（Global System for Mobile communications
Association，GSMA）统计，截止 2022年，中国 5G的连接数已达 5.61亿，占全
球 5G 总连接数的 60%，中国已部署的 5G 基站数超 230 万，用户的渗透率超过
85% [17]。目前，5G的商用化在全球稳定地推进，预计 2029年全球 5G的覆盖率将
全面超过 4G。

1.1.2 6G移动通信愿景

伴随着 5G技术标准化与商业化的初见成效，世界各国均开启了面向未来 10
年的前沿信息技术研究，为 6G移动通信做技术沉淀 [18]。2020年 2月，ITU-R正
式启动了面向 2030 的 6G 通信技术相关研究工作 [19] 。2021 年 1 月，欧盟启动
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6G旗舰项目 Hexa-X，该项目汇集了包括通信设备商诺基亚、爱立信，通信运营商
Orange、Telefonica在内的 25家企业和科研机构，力图提升欧盟在全球 6G研发的
竞争力 [20] 。2022年 2月，美国国防部发文《竞争时代国防部技术愿景》，将下一
代无线技术（6G）指定为美国的 14个关键技术领域之一 [21]。
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图 1.1 6G总体性能指标 [22]

中国 IMT-2030（6G）推进组在 2021年 6月发布了 6G总体愿景白皮书 [23]，指

出 6G应具备“宽带、泛在、智能”等特征。6G通信网络将充分挖掘低中高全频带
频谱资源，支持数字孪生、全息影像等 Tbps超高传输速率业务。同时，6G网络将
融合卫星通信、无人机通信、海上通信，提供全时全域覆盖。此外，6G网络也将
利用大数据人工智能助力网络架构、网络部署的智能化 [23] 。为实现上述愿景，6G
网络的总体性能相较 5G需要全面提升 [7]。如图1.1所示，6G网络期望在 5G的八
大技术指标上提升性能 10-100倍 [22]，例如实现 Tpbs量级的峰值速率，Gbps的用
户体验速率等。在此基础上，6G网络还将引入安全容量、全域覆盖、智能化、成
本效率等新技术指标。
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1.2 5G大规模阵列与 6G超大规模阵列

在 5G和 6G物理层传输技术的研究中，部署越来越大的天线阵列，挖掘丰富
的空域资源来提升无线通信的频谱效率和能量效率，一直都是一条重要的研究路

线，例如 5G的大规模阵列通信技术 [24] 以及 6G的超大规模阵列通信技术 [3]。

大规模阵列技术又称大规模多入多出（Multiple-Input-Multiple-Output，MIMO）
技术，该技术把几十根甚至上百根天线单元部署在基站上，通过调节每路信号的

幅值与相位来操控无线电磁波，可成倍提升通信系统的频谱效率和能量效率，是

业界公认的 5G核心无线通信技术之一 [25] 。大规模阵列技术的性能优势来源于两

个方面。首先，大规模阵列可以利用波束赋形生成对准目标用户的窄波束，提供高

阵列增益，增强信号覆盖范围 [26]；其次，大规模阵列系统存在信道硬化现象，即

不同用户的信道在天线维度上呈现渐进正交性，这使得基站只需使用匹配滤波等

简易的信号处理方法即可服务大量的用户，成倍提升系统的复用增益 [27]。

5G大规模阵列技术于 2010年由美国工程院院士 Thomas L. Marzetta提出 [27]，

该技术一经提出便引起了学术界和工业界的广泛关注，吸引了大量的研究人员投

身其中。具体而言，大规模阵列的实际应用面临诸多技术挑战，包含射频器件功耗

和成本高、信号处理复杂度高、导频开销高、导频污染严重、波束管理复杂等 [28] 。

针对这些挑战，在算法层面，研究人员提出了大量高效的阵列通信方法，涉及信号

检测 [29]、波束赋形（或预编码）[30] 、信道估计 [31]、信道反馈 [32]、波束训练 [33]等。

同时，已有诸多工作对大规模阵列的波束赋形架构做出改进，以降低系统的成本

与功耗，相关阵列结构包含面向低频段的全数字波束赋形架构、面向毫米波频段

的全链接模数混合波束赋形 [34]与子链接模数混合波束赋形架构 [35]、以及面向太

赫兹频段的时相二维波束赋形架构 [36]等。截止目前，经历十余年的演进，大规模

阵列通信技术已成为 5G通信系统颇具代表性的关键技术，为实现 5G的各项性能
指标发挥了重要作用 [25]。

归因于大规模阵列技术在 5G移动通信系统的优越表现，面向未来 6G，学术
界与工业界已着眼于规模更大的超大规模阵列技术。如前所述，未来 6G期望在频
谱效率、能量效率、峰值速率、覆盖范围等性能指标相较 5G再提升 10-100倍 [22]。

为实现这些愿景，大规模阵列通信技术的下一跳，超大规模阵列通信技术，在进一

步提高系统性能方面被寄予厚望。6G超大规模阵列的天线数相较 5G大规模阵列
将再提升一到两个数量级，因而超大规模阵列可对空间做更精细的划分，实现更灵

活的波束调控，在移动通信、室内无线局域网等系统中具有广阔的应用前景 [4,40]。

如图1.2所示，超大规模阵列能够以集中式MIMO [40]的形式部署在 6G网络中，利
用空分复用大幅提升空间自由度，成倍提升频谱效率；其次，超大规模阵列也可
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(b) 透射式阵列 (c) 毫米波阵列

(d) 反射式阵列 (e) 太赫兹阵列

4G 5G 6G

2-8

128

1024+

(a) 阵列天线数

图 1.2 6G超大规模阵列 [37-39]

以以透射式 [37] 或反射式阵列 [38]（又称智能超表面）的形式部署在小区边缘，提

供额外的高增益反射链路，填补小区内的覆盖盲区，降低相邻小区的干扰；再者，

享有数 GHz频谱资源的毫米波、太赫兹等高频通信也寄希望于与超大规模阵列的
有机融合 [39,41]，利用超高的波束增益保障高频信号的覆盖范围。此外，超大规模

阵列还可应用于无线传能、保密通信、卫星通信、通感一体化等场景，改善系统的

能量效率、安全速率、峰值速率等 [42] 。正因如此，科技部与基金委等联合成立的

中国 IMT-2030（6G）推进组专门成立了超大规模MIMO技术组，将超大规模阵列
作为 6G的关键候选技术之一开展深入研究 [43]。

1.3 6G超大规模阵列通信的挑战

从 5G大规模阵列到 6G超大规模阵列，不仅意味着天线数量的大幅增加，更
蕴含着电磁场结构从远场到近场的质变。电磁场的场结构通常可划分为感生近场、

辐射近场和远场三类 [5]。感生近场的覆盖范围通常为波长量级，常应用于短距无

线磁通信 [44]，在移动通信中可忽略不计，因此本文重点讨论覆盖范围更大的远场

和辐射近场（下文简称为近场）。由经典的天线理论可知，远近场的分界线常由瑞

利距离（Rayleigh distance）[45]决定，又称夫琅和费距离（Frauhofer distance）[46]。瑞
利距离 𝑍RD正比于阵列口径 𝐷的平方，反比于信号波长 𝜆，可以表示为：

𝑍RD = 2𝐷2

𝜆 . （1.1）

如图1.3所示，瑞利距离描述了阵列的近场范围：当收发机之间的距离大于瑞利距
离时，通信环境为远场传播环境，此时电磁波的波前可以近似为平面波；反之，当

收发机之间的距离小于瑞利距离时，无线通信环境则为近场传播环境，此时需要

采用精确的球面波建模电磁波的波前 [47] 。
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⋯

球面波 平面波

瑞利距离

2𝐷2/𝜆

近场 远场

图 1.3 远场平面波与近场球面波

受限于可实际部署的天线数，5G大规模阵列的瑞利距离通常不足 2米，故可
忽略不计，远场区域几乎覆盖了整个蜂窝小区。但是，随着未来 6G超大规模阵列
系统天线数的显著增大，其近场半径大小也随之发生质变。例如，MIT科研团队研
制了 3200单元，频率为 2.4 GHz（孔径 3.6米）的透射式超大规模阵列 [37]，其近

场半径高达 200米，覆盖了典型城市小区的大部分范围（半径 150-350米）；清华
大学团队研制了 2304单元的反射式毫米波超大规模阵列（孔径 0.35米）[38]，工作
频段为 28GHz，其近场半径已达 25米，占据了室内通信的大部分区域。此外，美
国工程院院士、大规模 MIMO技术提出者 Thomas L. Marzetta在其论文中给出了
典型阵列的瑞利距离 [48]（见表1.1），强调在任何频率（“any frequency”）下，近场
通信都有可能发生。因此可以预见，不论是对室内通信还是室外通信，近场通信

都将成为未来 6G超大规模阵列通信的重要组成。

表 1.1 不同阵列的瑞利距离 [48]

阵列口径 𝐷（米） 3 GHz 28 GHz 73 GHz 142 GHz

0.1 0.2 1.9 4.9 9

0.5 5 47 122 237

1 20 187 487 −
3 180 − − −

需要指出的是，现有的 5G大规模阵列通信技术并不适用于 6G超大规模阵列
近场传播环境。具体而言，5G大规模阵列通信重点考虑远场传播环境，其核心技
术大多依赖于远场平面波假设 [29-36]，包含波束赋形、信道估计、波束追踪、信道

反馈等。因此，已有的 5G大规模阵列通信技术可做适当拓展后直接应用于 6G超
大规模阵列远场区域的通信。然而，由于远场通信理论技术与近场传播环境的失

配，已有的 5G大规模阵列通信技术在超大规模阵列近场传播环境下存在严重的性
能损失，并不适用。例如，对于口径为 0.6米，工作频段为 60 GHz的超大规模阵
列，现有的远场波束赋形方法在通信距离小于 20米时将遭受超过 50%的传输速
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率损失 [45,49]。此外，目前国内外针对 6G超大规模阵列近场通信的研究尚处于起
步阶段，仍有诸多难题亟待解决。综上所述，研究适配近场环境的传输技术对 6G
超大规模阵列通信具有重要意义，这也是本文关注的重点。

1.4 论文的研究内容和贡献

图1.4总结了本文的主要研究内容以及核心创新点。本文紧紧围绕远场通信理
论技术与近场传播环境失配这一关键科学问题，开展超大规模阵列近场传输技术

研究。在基础理论方面，针对近场波束赋形性质未知的问题，定量分析了超大规

模阵列的近场阵列增益，揭示了近场波束相较远场波束独有的距离维度的聚焦性。

在此基础上，定义了有效瑞利距离，精确地修正经典瑞利距离在描述近场通信范

围时的误差，为后续传输方法的设计提供理论基础保障。在关键技术方面，首先针

对近场角度域信道非稀疏的问题，提出了基于极坐标域表示的近场信道估计方法，

大幅提升近场范围内信道信息获取的精度；接着针对近场波束训练导频开销过大

的问题，提出了基于近场色散的波束训练方法，通过频分波束的方式，以极低的导

频开销获取精确的近场信道状态信息。本文的具体创新点如下。

远场通信理论技术与近场传播环境失配

近场阵列增益理论分析

面向超大规模阵列的近场传输技术研究研究方向

科学问题

基础理论

关键技术
基于极坐标域表示的

近场信道估计
基于近场色散的
近场波束训练

图 1.4 本文的研究内容和创新点

1.4.1 近场阵列增益理论分析

超大规模阵列可利用波束赋形调控电磁环境，大幅提升用户接收信号的强度。

现有的研究工作主要考虑大规模阵列远场通信场景，分析远场波束赋形的性质。例

如，远场波束具有角度聚焦的特性，能够将无线信号的能量导向某一个特定的方

向，并且远场波束的主瓣宽度与天线数量成反比等 [50]。对于超大规模阵列近场通

信，已有仿真表明近场波束同时具备角度维度和距离维度的聚焦性 [51]。然而，尚

无基础理论能够定量地解释近场波束的这一重要特性。对近场波束的深入理解，是

研究近场通信性能极限、设计近场传输方法的前提。
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为了填补这一空白，在第2章，我们将深入分析近场波束阵列增益的性质。具
体而言，我们首先基于菲涅尔区近似 [52]，推导近场波束阵列增益在角度维度和距

离维度的解析解。接着，利用该解析解，我们分别证明了近场波束在角度维度和

距离维度的聚焦性。此外，我们还从近场阵列增益损失的角度，定义并推导了有

效瑞利距离，修正了经典瑞利距离在描述近场通信范围时的误差。仿真结果验证

了所证明的近场阵列增益性质的准确性。最后，我们在 2304单元的超大规模阵列
上实测近场波束的性能，结果显示在近场环境下近场波束赋形增益比远场波束赋

形增益高约 1 ∼ 4 dB。
第2章的相关研究成果撰写期刊论文一篇，已经发表在期刊 IEEE Communica-

tions Magazine [4]。同时，实测结果也以 Demo的形式在国际会议 2022 IEEE Inter-
national Conference on Communications（ICC）上做了展示，获该次大会的杰出演
示奖（IEEE ICC Outsanding Demo Award）[38] 。

1.4.2 基于极坐标域表示的近场信道估计

为了实现高效的超大规模阵列近场波束赋形，需要获得精确的信道状态信

息。已有的低导频开销信道估计方案常依赖大规模阵列远场信道在角度域的稀疏

性 [31,53-54]，使用傅里叶变换将天线域信道转变为稀疏角度域信道。然而，角度域

的稀疏性强依赖于远场平面波假设，超大规模阵列的近场球面波传播效应破坏了

信道在角度域的稀疏性，使得已有的信道估计方案性能损失严重。

为了解决这一问题，在本文的第3章我们提出了基于极坐标域表示的信道估计
方案，其创新点如下。首先，区别于只挖掘信道角度信息的角度域表示，所提极坐

标域表示可同时挖掘信道的角度和距离信息，从而使近场信道在极坐标域呈现出

稀疏性。接着，基于第2章中所推导的近场阵列增益，我们提出并证明了极坐标域
表示的均匀角度采样准则和非均匀距离采样准则，给出构造极坐标域表示矩阵的

方法。最后，利用近场信道在极坐标域的稀疏性，我们提出了极坐标域正交匹配

追踪算法和极坐标域非格点迭代加权算法，以较低的导频开销估计近场极坐标域

稀疏信道。仿真结果表明，所提算法在远近场传输环境下均优于现有远场信道估

计方法，可降低导频开销 75%，提升信道估计精度约 10 dB。在实际工程中，所以
极坐标域表示还可以用于构造近场波束码本，替换现有的 5G远场波束码本，用于
波束训练、信道估计、信道反馈等场景。

第3章的研究成果撰写期刊论文一篇，发表在期刊 IEEE Transactions on Com-
munications [55]；撰写会议论文一篇，发表于国际会议 2021 IEEE Global Communi-
cations Conference（GLOBECOM）上 [56]；并与大唐移动通信设备有限公司联合申

请国家发明专利一项。
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1.4.3 基于近场色散的近场波束训练

随着通信频段从 Sub-6G向毫米波、太赫兹等高频段演进 [41]，超大规模阵列

的近场效应还会进一步导致近场波束分裂效应。近场波束分裂使得不同频点的波

束以球面波的形式聚焦到不同的物理位置上，引入了较大的阵列增益损失。已有

的工作主要研究如何使用延时可调阵列实现频率相关波束赋形，克服近场波束分

裂效应的负面影响 [49]。与之相反，我们发现近场波束分裂效应对通信系统的设计

还有积极的影响，其为实现快速的近场波束训练提供了新的可能。

在本文的第4章，我们提出了基于近场色散的波束训练方法，该方案利用延时
可调阵列对近场波束分裂程度的灵活调控，实现了快速的近场波束训练，具体的

创新如下。首先，我们证明了反常延时参数能够灵活控制近场波束分裂的程度，使

得整个带宽上的波束覆盖指定的位置区间。接着，利用这一特性，我们提出了基于

近场色散的波束训练方法，该方法能够以频分波束的方式，在同一个时隙内生成

指向多个位置的多波束，进而大幅提升近场波束训练的效率。仿真结果表明，所

提方法能够实现准最优的近场波束训练，并且降低导频开销 95%以上。
第4章的相关研究成果撰写论文一篇，已经被国际期刊 IEEE Transactions on

Wireless Communications [57]录用；并申请 PCT国际专利一项。

1.5 论文内容安排

第 1章主要介绍本文的研究背景。首先，概述了 5G移动通信的发展现状以及
未来 6G 通信的发展愿景。接着介绍了 5G 核心技术大规模阵列通信的基本情况，
引出未来 6G超大规模阵列通信技术。之后，阐明了从大规模阵列到超大规模阵列
的关键是从远场通信到近场通信的转变。最后概括了本文的主要创新点和文章结

构。

第 2章分析近场波束的阵列增益。区别于远场波束赋形的角度聚焦性，近场波
束同时具备角度聚焦性和距离聚焦性。第 2章首先利用菲涅尔区近似求解近场阵
列增益的解析解。接着定量地分析近场波束在角度维度和距离维度的聚焦性。之

后定义并推导了有效瑞利距离，修正近场通信范围。我们使用仿真结果验证了所

证明的近场阵列增益的性质的正确性。最后，我们还对近场波束赋形做了实测验

证。

第 3章介绍基于极坐标域表示的近场信道估计方法。针对上行信道估计场景，
我们首先解释了近场角度域信道的能量扩散现象，即近场球面波传播破坏了角度

域信道的稀疏性。然后我们提出了近场信道的极坐标域表示，通过均匀地划分角

度空间，非均匀地划分距离空间，提取近场信道的位置信息。最后，我们分别提出
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了极坐标域正交匹配追踪算法和极坐标域非格点迭代加权算法，以较低的导频开

销精确地恢复近场信道。

第 4章介绍基于近场色散的近场波束训练方法。针对超大规模阵列高频宽带
场景，我们首先证明了宽带系统下频率无关波束赋形的近场波束分裂现象，接着

揭示了可控近场波束分裂效应，以延时可调阵列为例说明频率相关波束赋形不仅

能够消除近场波束分裂，还能够灵活控制其程度。然后，我们利用可控近场波束

分裂效应，提出了基于近场色散的波束训练方案，通过设计反常的延时参数，以频

分波束的方式快速地获取用户信道状态信息，大幅降低导频开销。最后，仿真结

果验证了所提方法的高效性。

第 5章对全文做总结，并探讨了未来可能的研究方向。
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第 2章 近场阵列增益理论分析

超大规模阵列可利用波束赋形调控电磁环境，大幅提升用户接收信号的强度。

截止目前，研究人员针对远场波束赋形已展开了深入的研究，掌握了远场波束的

诸多性质，包含波束的主瓣宽度，旁瓣高度，远场波束赋形系统容量 [50,58]等。然

而，对于超大规模阵列近场通信，尚无基础理论解释近场波束赋形的特性。对近场

波束的深入理解，是研究近场通信性能极限的基础，是设计近场多址接入、信道估

计等传输方法的前提。因此，为了填补这一空白，在本章我们深入分析近场波束阵

列增益的性质。具体而言，我们首先利用菲涅尔区近似 [59]，证明了在角度维度和

距离维度上，近场波束赋形的阵列增益可分别由狄里克雷函数和菲涅尔函数表述。

接着，基于上述函数，我们分别推导了近场波束在角度维度和距离维度上的波束

宽度，进而验证了近场波束的位置聚焦性。此外，我们还从阵列增益损失的角度，

定义并推导了有效瑞利距离，在瑞利距离的基础上引入与角度和阵列增益相关的

矫正项，精确地修正近场通信范围。仿真结果验证了所证明的近场阵列增益性质

的准确性。最后，我们给出实验结果，进一步说明近场波束赋形在近场环境下具

有比远场波束赋形更高的阵列增益。

2.1 问题描述与研究目标

波束赋形是超大规模阵列最重要的功能之一。通过调控成千上万根天线单元

辐射信号的初始相位（或接收信号的相位），超大规模阵列波束赋形可生成极窄的

高增益波束，大幅增强信号的覆盖范围，改善目标用户接收信号的强度。

目前，已有大量学者深入地研究了远场波束赋形的性质。如前文所述，在普遍

认知下，当基站与用户之间的通信距离大于瑞利距离时，用户位于基站的远场范

围，此时用户与基站之间的无线信道由平面波建模，远场波束赋形也是依照平面

波设计。已有文献指出，远场波束具有角度聚焦的特性 [50]，它能够将无线信号的

能量导向某一个特定的方向，且波束的主瓣宽度与天线数量成反比 [50] 。基于远场

波束的角度聚焦性，研究人员提出了一系列远场传输方法，例如远场宽波束、多波

束设计 [60-61]；远场信道估计、波束训练、波束追踪方法 [31,33,62]；远场空分多址、

多用户干扰消除 [63]等。

对于超大规模阵列近场波束赋形，已有文献通过仿真指出了近场波束的特

性 [47,51]。具体而言，当基站与用户之间的通信距离小于瑞利距离时，用户位于

基站的近场范围，此时用户与基站之间的无线信道由球面波建模，近场波束赋形

11
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也是依照球面波设计。已有仿真实验表明，近场波束赋形相较远场波束赋形的核

心区别在于：近场波束同时具备角度维度和距离维度上的聚焦性 [47,51]，即近场波

束能够将信号的能量聚焦在特定的物理位置上。这一重要区别可以定性地解释为：

远场平面波仅包含发射源的方位信息，故只具备角度聚焦性；近场球面波同时包

含发射源的方位和距离信息，故同时具备角度和距离聚焦性。

然而，目前关于近场波束性质的研究仍缺失通用理论，存在诸多难以定量解

释的问题，例如：近场波束为何同时具备角度和距离上的聚焦性？近场波束在角

度维度和距离维度的波束宽度与什么因素相关？对上述问题的探究，有助于我们

理解近场波束赋形的特性，进而为近场传输方法的设计提供理论指导，例如近场

信道估计、近场波束训练、近场多址接入等。

为解决上述问题，在本章，我们利用菲涅尔区近似深入地分析近场波束的阵

列增益，推导近场波束赋形的性质，具体的创新点如下：

1. 利用近场信道的菲涅尔区近似 [59]，我们保留近场信道相位的二阶泰勒展开，

将近场信道解耦为与角度相关的一阶相位项和与距离相关的二阶相位项。通

过独立地分析一阶相位项和二阶相位项，我们证明了近场波束的阵列增益在

角度维度和距离维度上的解析解可分别狄里克雷函数和菲涅尔函数描述。

2. 利用上述解析解，我们证明了近场波束的角度聚焦性和距离聚焦性。结果表
明，在空间中的特定曲线上，近场波束的角度聚焦性等价于远场波束的角度

聚焦性，角度维度的近场波束宽度由天线数的倒数刻画；另一方面，近场波

束独有的距离聚焦性可由菲涅尔函数描述，距离维度的近场波束宽度受多个

参数共同影响，包含天线数，波长，波束赋形的角度和距离等。

3. 此外我们还发现，在天线领域常被用于描述近场范围的瑞利距离由平面波与
球面波的最大相差决定，其在刻画近场通信范围时存在较大的误差。为此，

我们从阵列增益损失的角度，定义并推导了有效瑞利距离，在瑞利距离的基

础上引入与角度和阵列增益相关的矫正项，精确地修正近场通信范围。

4. 仿真结果验证了所证明的近场阵列增益性质的准确性。最后，我们还给出实
验结果，进一步说明近场波束赋形在近场环境下具有比远场波束赋形更高的

阵列增益。

本章的后续内容安排如下。在2.2节，我们将简要介绍超大规模阵列的近场信
道模型与信号传输模型。在2.3节，我们将详细地推导近场波束的角度聚焦性和距
离聚焦性，以及有效瑞利距离。之后，我们分别在2.4和2.5节给出仿真结果和实验
结果。最后，在2.6节，我们将总结本章的内容。
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2.2 系统模型

本节首先介绍近场信道模型，指出远场信道模型与近场信道模型的关系，接

着再给出详细的信号传播模型。

2.2.1 近场信道模型

为分析近场波束赋形的阵列增益，本章节采用自由空间信道模型。假设基站

使用一个 𝑁𝑡 天线单元的均匀线性阵列（Uniform Linear Array, ULA）服务一个单
天线用户，其中𝑁𝑡 = 2𝑁 + 1，𝑁 为正整数①。假设载波频率为 𝑓，波长为 𝜆 = 𝑐

𝑓，

波数为 𝑘 = 2𝜋
𝜆 ，其中 𝑐 表示光速。基站相邻两天线的间距 𝑑 取半波长，即 𝑑 = 𝜆

2。

假设用户的坐标为 (𝑟 cos 𝜗, 𝑟 sin 𝜗)，其中 𝑟 > 0, 𝜗 ∈ [−𝜋
2 , 𝜋

2 ]分别表示从基站阵列中
心到用户的距离和方位角。简化起见，记 𝜃 = sin 𝜗，√1 − 𝜃2 = cos 𝜗。

𝑟
𝑟(𝑛)

x-axis

y-axis
𝜗(𝑛)

𝜗

… …

𝑑

图 2.1 近场信道模型

如图2.1所示，基站与用户之间的视距（Line-of-Sight, LoS）近场信道 h ∈ ℂ𝑁𝑡×1

可建模为如下形式 [64]：

h = √𝑁𝑡𝑔a(𝜃, 𝑟). （2.1）

其中 𝑔为信道复增益；a(𝜃, 𝑟)为近场阵列响应矢量，可以表示为

a(𝜃, 𝑟) = 1
√𝑁𝑡

[𝑒−𝑗𝑘𝑟(−𝑁) , 𝑒−𝑗𝑘𝑟(−𝑁+1) , ⋯ , 𝑒−𝑗𝑘𝑟(𝑁)
]

𝑇
, （2.2）

其中 𝑟(𝑛), 𝑛 ∈ {−𝑁, −𝑁 + 1, ⋯ , 𝑁}表示基站第 𝑛根天线与用户之间的距离。由于
基站第 𝑛根天线的坐标为 (0, 𝑛𝑑)，利用几何关系可将 𝑟(𝑛)表示为

𝑟(𝑛) = √(𝑟√1 − 𝜃2 − 0)2 + (𝑟𝜃 − 𝑛𝑑)2 = √𝑟2 + 𝑛2𝑑2 − 2𝑛𝑑𝑟𝜃. （2.3）

① 为简化本文的符号体系，我们在公式推导时假设 𝑁𝑡 为奇数。需要指出的是，本文所有的结论和推导对于

𝑁𝑡 是偶数的情况同样适用。
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因为公式（2.3）直接采用了精确的几何关系，公式（2.1）所刻画的信道即为精确
的自由空间近场球面波信道。

注意到，现有 5G大规模阵列通信系统采用的远场信道模型，可视为近场信道
模型的近似。具体而言，由于 𝑟(𝑛)与天线索引 𝑛呈现复杂的根式关系，对于近场信
道的分析和处理较为复杂，故现有文献大多假设 𝑟 ≫ 𝐷，其中 𝐷 = 𝑁𝑡𝑑 表示阵列
的口径，进而使用一阶泰勒展开√1 + 𝑥 ≈ 1 + 1

2𝑥将 𝑟(𝑛)简化为 [50] :

𝑟(𝑛) = 𝑟√1 + 𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟 ≈ 𝑟 − 𝑛𝑑𝜃. （2.4）

将公式（2.4）带入（2.1）可以得到简化后的远场信道模型：

hfar = √𝑁𝑡𝑔𝑒−𝑗𝑘𝑟a(𝜃) = 𝑔𝑒−𝑗𝑘𝑟 [𝑒𝑗𝜋(−𝑁)𝜃, 𝑒𝑗𝜋(−𝑁+1)𝜃, ⋯ , 𝑒𝑗𝜋𝑁𝜃]
𝑇 , （2.5）

其中 a(𝜃) 为远场阵列响应矢量，其相位 𝜋𝑛𝜃 与天线索引 𝑛 呈现明显的线性关系。
可以看到，远场信道可视为近场信道的一阶线性近似。得益于远场信道模型简洁

的表达形式，目前学术界与工业界已形成一套成熟的、基于傅里叶变化的方法分

析和处理远场信道 [58]。遗憾的是，正如前文所述，对于口径 𝐷非常大的 6G超大
规模阵列，远场近似（2.4）将引入较大的误差，远场信道模型不再适用，因此本
文将重点讨论精确的近场信道（2.1）的特性。

2.2.2 信号传播模型

我们考虑下行通信系统，假设基站的每一个天线单元连接一个独立的模拟移

相器。波束赋形的原理是通过改变每个模拟移相器 [34]的相位响应，调控每根天线

单元发射信号的初始相位，进而构筑波束的形状，增强特定位置上接收信号的强

度 [47]。

具体而言，记基站的波束赋形矢量为 w。为了将发射信号聚焦到距离基站 ̄𝑟
远，与基站夹角 ̄𝜗的位置上，可以使用近场阵列响应矢量的共轭设计波束赋形矢
量，即 w = a∗( ̄𝜃, ̄𝑟)，其中 ̄𝜃 = sin ̄𝜗。我们称 ( ̄𝜃, ̄𝑟)为近场波束赋形 w的聚焦点。此
时,用户的接收信号可以表示为

𝑦 = √𝑃𝑡h𝑇w𝑠 + 𝑛 = √𝑃𝑡𝑁𝑡𝑔a𝑇 (𝜃, 𝑟)a∗( ̄𝜃, ̄𝑟)𝑠 + 𝑛, （2.6）

其中 𝑃𝑡为发射功率，𝑠 ∈ 𝒞𝒩 (0, 1)为发射信号，𝑛 ∈ 𝒞𝒩 (0, 𝜎2)为高斯白噪声。易
知，接收信号的信噪比为

SNR = 𝑃𝑡𝑁𝑡|𝑔|2

𝜎2 |a𝐻 (𝜃, 𝑟)a( ̄𝜃, ̄𝑟)|2. （2.7）

上式中，𝑓(𝑟, ̄𝑟, 𝜃, ̄𝜃) = |a𝐻 (𝜃, 𝑟)a( ̄𝜃, ̄𝑟)|即为阵列增益。显然，当 (𝜃, 𝑟) = ( ̄𝜃, ̄𝑟)时，阵列
增益取最大值 1。而我们更关心当 (𝜃, 𝑟) ≠ ( ̄𝜃, ̄𝑟)时的阵列增益。对于 |a𝐻 (𝜃, 𝑟)a( ̄𝜃, ̄𝑟)|
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的深入分析，有助于我们推导近场波束赋形的诸多性质，例如近场波束的宽度，近

场波束的正交性，近场多用户通信的容量极限等，进而为超大规模阵列近场传输

技术的设计奠定理论基础。

需要指出的是，为简化分析，本文重点考虑超大规模线性阵列场景。实际上，

线性阵列确实是超大规模阵列的一种重要实现方式。例如，爱立信公司（Telefon-
aktiebolaget LM Ericsson）研制了名为无线条带（Radio stripe）的超大规模线性阵
列 [65]。无线条带在一根长达几米甚至几十米的电缆上链接多个接入点（Access
Point, AP），可显著扩大阵列口径，构成超大规模线性阵列 [66]。无线条带可部署在

高铁顶端、建筑物表面等场景，大幅提升系统可支持的用户数，改善频谱效率 [66] 。

2.3 近场波束赋形阵列增益分析

为了分析近场波束赋形的性质，本节首先计算阵列增益 𝑓(𝑟, ̄𝑟, 𝜃, ̄𝜃) =
|a𝐻 (𝜃, 𝑟)a( ̄𝜃, ̄𝑟)| 的近似解析解，接着通过深入地讨论该解析解，证明近场波束在
角度维度和距离维度的聚焦效应，最后定义有效瑞利距离以修正远近场的边界。

为便于读者理解，我们首先简单介绍现有工作对远场阵列增益的讨论。假设

用户处于远场范围，基站采用远场波束赋形。此时 𝑟和 ̄𝑟可视为无穷大，利用一阶
泰勒展开（2.4），远场阵列增益可近似为：

𝑓(+∞, +∞, 𝜃, ̄𝜃) = |a𝐻 (𝜃)a( ̄𝜃)| =
|
|
||

1
𝑁𝑡

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝜋(𝜃− ̄𝜃)
|
|
||

= |𝛯𝑁𝑡(𝜃 − ̄𝜃)|, （2.8）

其中 𝛯𝑁𝑡(𝑥) = sin( 𝜋
2 𝑁𝑡𝑥)

𝑁𝑡 sin
𝜋
2 𝑥 为狄利克雷函数。如图2.2所示，狄利克雷函数具有能量聚

焦的特性，其主瓣范围为 [ ̄𝜃 − 2
𝑁 , ̄𝜃 + 2

𝑁 ]。由此可知，远场波束赋形本质上是在生
成指向无穷远处，沿着 ̄𝜃方向传播的波束，并且其波束宽度为 4

𝑁。

接下来，我们讨论更复杂的近场阵列增益：

𝑓(𝑟, ̄𝑟, 𝜃, ̄𝜃) = |a𝐻 (𝜃, 𝑟)a( ̄𝜃, ̄𝑟)| =
|
|
||

1
𝑁𝑡

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑘(𝑟(𝑛)− ̄𝑟(𝑛))
|
|
||
, （2.9）

其中 𝑟(𝑛) = √𝑟2 + 𝑛2𝑑2 − 2𝑛𝑑𝑟𝜃， ̄𝑟(𝑛) = √ ̄𝑟2 + 𝑛2𝑑2 − 2𝑛𝑑 ̄𝑟 ̄𝜃。由于 𝑟(𝑛) 与 ̄𝑟(𝑛) 关于

天线索引 𝑛是复杂的根式函数，难以直接从公式（2.9）中分析近场阵列增益的性
质。为解决这一问题，我们使用菲涅尔区近似简化近场阵列响应矢量 [59]。菲涅尔

区近似保留了 𝑟(𝑛)与 ̄𝑟(𝑛)的二阶泰勒展开，因此其相较采用一阶泰勒展开的远场近

似具有更高的精度。具体而言，𝑟(𝑛)可近似为

𝑟(𝑛) = 𝑟√1 + 𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟

(𝑎)
≈ 𝑟

(
1 + 1

2 (
𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟 ) − 1

8 (
𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟 )

2

)
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图 2.2 狄利克雷函数的模 |𝛯𝑁𝑡
(𝜃 − ̄𝜃)|

(𝑏)
≈ 𝑟 (1 + 1

2 (
𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟 ) − 1

8
4𝑛2𝑑2𝜃2

𝑟2 ) = 𝑟 − 𝑛𝑑𝜃 + 𝑛2𝑑2(1 − 𝜃2)
2𝑟 ,（2.10）

其中，（a）处近似考虑了函数 √1 + 𝑥 的二阶泰勒展开 1 + 1
2𝑥 − 1

8𝑥2，（b）处

近似则舍去了 (
𝑛2𝑑2

𝑟2 − 2𝑛𝑑𝜃
𝑟 )

2
中的 𝒪 (

1
𝑟3 )与 𝒪 (

1
𝑟4 )项

①。类似地， ̄𝑟(𝑛) 可近似为

̄𝑟(𝑛) ≈ ̄𝑟 − 𝑛𝑑 ̄𝜃 + 𝑛2𝑑2(1− ̄𝜃2)
2 ̄𝑟 。将式（2.10）带入（2.9）中，我们可以得到近场阵列增

益的二阶近似式：

𝑓(𝑟, ̄𝑟, 𝜃, ̄𝜃) ≈
|
|
||

1
𝑁𝑡

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑘𝑛𝑑(𝜃− ̄𝜃)𝑒−𝑗𝑘𝑛2𝑑2( 1−𝜃2
2𝑟 − 1− ̄𝜃2

2 ̄𝑟 )
|
|
||
. （2.11）

求和式（2.11）中的每一个元素包含与角度相关的一阶相位项 𝑘𝑛𝑑(𝜃 − ̄𝜃)以及与距
离相关的二阶相位项 −𝑘𝑛2𝑑2(1−𝜃2

2𝑟 − 1− ̄𝜃2

2 ̄𝑟 )。因此，我们可以分别讨论近场阵列增益
中的一阶相位项和二阶相位项，进而得到近场波束赋形分别在角度维度和距离维

度的性质。

2.3.1 近场波束的角度聚焦

我们首先消除二阶相位项，讨论与角度相关的一阶相位，从而说明近场波束

的角度聚焦性。具体而言，定义由方程 1−𝜃2

2𝑟 = 𝛼所描述的图形为 𝛼-距离环。
如图2.3所示，通过调整 𝛼的取值可以改变 𝛼-距离环的形状。我们假设用户的位

置以及基站波束赋形所聚焦的位置均位于相同的 𝛼-距离环上，即 1−𝜃2

2𝑟 = 1− ̄𝜃2

2 ̄𝑟 = 𝛼。

① 文献 [46]表明，当基站与用户之间的距离大于菲涅尔距离 0.5√
𝐷3

𝜆
[46] 时，二阶近似（2.10）是精确的。需

要指出的是，菲涅尔距离 0.5√
𝐷3

𝜆 通常远小于瑞利距离
2𝐷2

𝜆 。例如，假设阵列孔径 𝐷为 0.4米，波长为 3
毫米，则瑞利距离为 106.7米，而菲涅尔距离仅为 2.3米，几乎可以忽略不计。
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x-axis

y-axis

1−𝜃2

2𝑟
= 𝛼1

1−𝜃2

2𝑟
= 𝛼2

1−𝜃2

2𝑟
= 𝛼3

𝛼1 > 𝛼2 > 𝛼3

图 2.3 𝛼-距离环 [57]

此时，式（2.11）中的二阶相位项 −𝑘𝑛2𝑑2(1−𝜃2

2𝑟 − 1− ̄𝜃2

2 ̄𝑟 )显然为 0。因此，我们可以
得到近场阵列增益在 𝛼-距离环上的解析解，如下式所示：

𝑓 (
1 − 𝜃2

2𝛼 , 1 − ̄𝜃2

2𝛼 , 𝜃, ̄𝜃) ≈
|
|
||

1
𝑁𝑡

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑘𝑛𝑑(𝜃− ̄𝜃)
|
|
||

(𝑎)= |𝛯𝑁𝑡(𝜃 − ̄𝜃)|. （2.12）

等式（a）是因为 𝑘𝑑 = 𝜋。对比式（2.12）与（2.8）我们可以得到，近场阵列增益
在 𝛼-距离环上的解析解与远场阵列增益的解析解完全相同，故近场波束具有与远
场波束相同的角度聚焦特性。因此，当基站使用近场波束赋形 w = a∗( ̄𝑟, ̄𝜃)将信号
的能量对准位置 ( ̄𝑟 cos ̄𝜗, ̄𝑟 sin ̄𝜗)时，在 𝛼-距离环上，波束阵列增益的解析解为狄里
克雷函数，波束主瓣的宽度为 4

𝑁。

2.3.2 近场波束的距离聚焦

接下来，我们消除式（2.11）中的一阶相位项，讨论与距离相关的二阶相位，
从而说明近场波束的距离聚焦性。假设用户的位置以及基站波束赋形所聚焦的位

置均位于相同的方向上，即 𝜃 = ̄𝜃，此时式（2.11）中的一阶相位项 𝑘𝑛𝑑(𝜃 − ̄𝜃)显
然为 0。接着，我们可以通过如下定理2.1得到近场阵列增益在角度 ̄𝜃上的解析解。
定理 2.1： 若 𝜃 = ̄𝜃 ∈ [−𝜋

2 , 𝜋
2 ]，且天线数𝑁𝑡 → +∞，则

lim
𝑁→∞

𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃) ≈ 𝐺(𝛽) = |
𝐶(𝛽) + 𝑗𝑆(𝛽)

𝛽 | , （2.13）

其中 𝐶(𝛽) = ∫𝛽
0 cos(𝜋

2 𝑡2)d𝑡 和 𝑆(𝛽) = ∫𝛽
0 sin(𝜋

2 𝑡2)d𝑡 为菲涅尔函数，𝛽 =

√
𝑁2

𝑡 𝑑2(1− ̄𝜃2)
2𝜆 |

1
𝑟 − 1

̄𝑟 | = √
𝐷2(1− ̄𝜃2)

2𝜆 |
1
𝑟 − 1

̄𝑟 |。
证明 见附录 A。 ∎
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定理2.1表明，当用户与近场波束赋形聚焦点位于同一个方向 ̄𝜃、不同的距离 𝑟
与 ̄𝑟时，近场阵列增益可由无参函数 𝐺(𝛽)和参数 𝛽描述。如图2.4所示，随着参数
𝛽 的增大，函数 𝐺(𝛽)整体呈现明显的下降趋势。同时，由于参数 𝛽 与距离倒数的
差值 |

1
𝑟 − 1

̄𝑟 |成正比，我们可以得到一个直观的结论：用户距离的倒数
1
𝑟 与波束赋

形聚焦点的距离倒数 1
̄𝑟 的差距越大，近场阵列增益越低，因此近场波束具有距离

维度上的聚焦效应。

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

图 2.4 函数 𝐺(𝛽)的图像

接下来，我们详细地分析近场波束在距离维度上的宽度。由图2.4可知，函数
𝐺(𝛽)相较狄利克雷函数的一个重要区别是：𝐺(𝛽)不存在明显的零点。这一区别导
致我们无法依靠零点定义距离维度上的波束宽度。本文退而求其次，依靠近场阵

列增益的主要能量分布计算波束宽度。具体而言，对于任意给定的阈值 𝛥 ∈ [0, 1]，
我们首先定义 𝛥-距离窗与 𝛥-波束宽度。
定义 2.1 (𝛥-距离窗与 𝛥-波束宽度)： 对于 ∀𝛥 ∈ [0, 1]，∀ ̄𝑟 ⩾ 0，∀ ̄𝜃 ∈ [−1, 1]，定义
距离集合ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)，使得对于任意的 𝑟 ∈ ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)，都有 𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃) = 𝐺(𝛽) ⩾ 𝛥，此
时我们称集合 ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)为近场波束的 𝛥-距离窗，集合 ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的大小为 𝛥-波束宽
度 BW𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)。

𝛥-距离窗 ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟) 准确地描述了近场波束 w( ̄𝜃, ̄𝑟)，在方向 ̄𝜃 上，阵列增益大
于等于 𝛥的距离范围。因此，ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的大小可视为该波束在距离维度的宽度，即
𝛥-波束宽度。推论2.1给出了 𝛥-距离窗ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的解析解。
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推论 2.1： 若 𝛥 ∈ [0, 1]， ̄𝑟 > 0，𝑟 > 0，𝜃 = ̄𝜃 ∈ [−1, 1]，则

ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟) =
⎧⎪
⎪
⎨
⎪
⎪⎩

[
𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 ,
𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)− ̄𝑟] , if ̄𝑟 < 𝑍𝛥( ̄𝜃)

[
𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 , + ∞) , if ̄𝑟 ⩾ 𝑍𝛥( ̄𝜃)
（2.14）

其中，𝑍𝛥( ̄𝜃) = 𝐷2(1− ̄𝜃2)
2𝛽2

𝛥𝜆 ，𝛽𝛥可通过求解超越方程 𝐺(𝛽𝛥) = 𝛥得到。
证明 由于 𝐺(𝛽)随 𝛽 整体呈现下降趋势，求解不等式 𝐺(𝛽) ⩾ 𝛥等价于求解

𝛽 ⩽ 𝛽𝛥, 𝐺(𝛽𝛥) = 𝛥. （2.15）

将 𝛽 的表达式带入式（2.15），同时考虑距离 𝑟的非负性，可知 𝑟需满足如下约束
条件：

|
1
𝑟 − 1

̄𝑟 | ⩽
2𝛽2

𝛥𝜆
𝐷2(1 − ̄𝜃2)

= 1
𝑍𝛥( ̄𝜃)

, （2.16）

𝑟 > 0. （2.17）

整理得，𝑟的取值范围是
⎧⎪
⎨
⎪⎩

𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 ⩽ 𝑟 ⩽ 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)− ̄𝑟 , if ̄𝑟 < 𝑍𝛥( ̄𝜃)
𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 ⩽ 𝑟 < +∞, if ̄𝑟 ⩾ 𝑍𝛥( ̄𝜃)
（2.18）

由此可知，𝛥-距离窗满足式（2.14），证毕。 ∎
推论2.1表明在方向 ̄𝜃 上，当基站与近场波束聚焦点之间的距离 ̄𝑟 大于等于

𝑍𝛥( ̄𝜃)时，只要基站到用户的距离 𝑟大于等于 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟，此时用户接收信号的阵列增

益都能大于 𝛥，即波束的宽度为 +∞。有趣的是，若基站与近场波束聚焦点之间的
距离 ̄𝑟小于 𝑍𝛥( ̄𝜃)，只有当用户与基站之间的距离在 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 与
𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)− ̄𝑟 之间时，用

户接收信号的阵列增益才能大于 𝛥。这一现象揭示了近场波束具备距离聚焦的能
力。此时，可以计算 𝛥-波束宽度为

BW𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟) = 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃) − ̄𝑟

− 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃) + ̄𝑟

= 2𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟2

𝑍2
𝛥( ̄𝜃) − ̄𝑟2

. （2.19）

由式（2.19）可知，伴随着 ̄𝑟的降低，波束宽度显著缩小，近场波束的聚焦能力也
将显著提升。而当 ̄𝑟逼近 𝑍𝛥( ̄𝜃)时，波束宽度趋于正无穷，也因此远场波束并不具
备距离聚焦的能力。

近场波束独有的距离聚焦能力是其区别于远场波束的重要特性。在本文的后

续章节中，我们将利用该特性实现近场信道估计以及近场波束训练。
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2.3.3 有效瑞利距离

在本小节的最后，我们将利用推论2.1推导有效瑞利距离以修正近场通信范围。
在天线、微波、光学等领域，研究人员常使用瑞利距离𝑍RD划分近场范围

[67]。𝑍RD

的物理意义是：当平面波与球面波的最大相差为 𝜋
8 时，基站与用户之间的距离为

瑞利距离，即

max
𝑛,𝜃 {

2𝜋
𝜆 √𝑍2

RD + 𝑛2𝑑2 − 2𝑛𝑑𝑍RD𝜃 − 2𝜋
𝜆 (𝑍RD − 𝑛𝑑𝜃)} = 𝜋

8 . （2.20）

利用二阶泰勒展开（2.10）可证明，瑞利距离为𝑍RD = 2𝐷2

𝜆 。由𝑍RD定义的近场范

围，准确地描述了远场近似相位误差较大的区域。然而，相位误差并不直接影响

通信领域最关注的指标：系统的传输速率。因此大量实验表明，瑞利距离并不能

精确地捕获远场波束赋形方法性能损失较大的区域，即近场通信范围。

针对这一问题，我们从阵列增益的角度定义有效瑞利距离 𝑍ERD。

定义 2.2 (有效瑞利距离 𝑍ERD)： 令 ̄𝑟 → +∞，𝜃 = ̄𝜃 ∈ [−1, 1]，w = a∗( ̄𝜃, ̄𝑟)。对于
任意阈值 𝛥 ∈ [0, 1]，定义有效瑞利距离 𝑍ERD，满足

𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃) ≈ 𝐺(𝛽) < 𝛥, （2.21）

对任意 0 < 𝑟 < 𝑍ERD成立。

有效瑞利距离的解释如下：假设基站使用远场波束 w = a∗( ̄𝜃, +∞) 服务位于
( ̄𝜃, 𝑟)的用户。令用户沿着 ̄𝜃 方向靠近基站，当用户距基站较远时，阵列增益逼近
最大值 1，此时用户仍处于远场范围；而随着 𝑟的缩小，阵列增益 𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃)逐渐
降低，当阵列增益恰好降低到给定的阈值 𝛥时，我们认为远场波束赋形的阵列增
益损失 1 − 𝛥较大，用户已进入近场范围，此时基站到用户的距离即为有效瑞利距
离 𝑍ERD。

由于阵列增益直接影响了用户接收信号的信噪比，依照定义2.2得到的有效瑞
利距离能够精确地修正近场通信范围，刻画远场波束赋形方法不再适用的区域。接

下来，定理2.2给出了有效瑞利距离的解析解。
定理 2.2： 依照定义2.2，有效瑞利距离 𝑍ERD可表示为：

𝑍ERD = 𝑍𝛥( ̄𝜃) = 𝐷2(1 − ̄𝜃2)
2𝛽2

𝛥𝜆
= 1 − 𝜃2

4𝛽2
𝛥

𝑍RD. （2.22）

证明 当 ̄𝑟 → +∞时，显然有 ̄𝑟 ⩾ 𝑍𝛥( ̄𝜃)。此时，由推论2.1可知，当基站到用户的
距离 𝑟 ∈ [

𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 , + ∞)时，阵列增益始终大于 𝛥，反之当 𝑟 < 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 时，阵列增

20



第 2章 近场阵列增益理论分析

益小于 𝛥。因此 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 即为有效瑞利距离。同时考虑到 ̄𝑟 → +∞，我们有

𝑍ERD = lim
̄𝑟→+∞

𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃) + ̄𝑟

= 𝑍𝛥( ̄𝜃), （2.23）

证毕。 ∎
定理2.2表明，有效瑞利距离在瑞利距离的基础上，引入了修正项 1−𝜃2

4𝛽2
𝛥
。其中

𝛽𝛥 需要通过求解超越方程 𝐺(𝛽𝛥) = 𝛥得到，而 1 − 𝜃2 项则说明了近场通信范围还

严格依赖于用户相较基站的方位。

2.3.4 面阵场景的拓展

在实际通信系统中，均匀面阵也是极为常见的阵列结构，本小节将讨论在面阵

场景下，近场波束赋形的阵列增益所发生的变化。如图2.5所示，考虑单天线用户，该
用户的位置坐标可用向量 p = (𝑥, 𝑦, 𝑧) = (𝑟 sin𝜑 cos 𝜗, 𝑟 sin𝜑 sin 𝜗, 𝑟 cos𝜑)表示。基
站的面阵位于XOY平面，基站阵列在𝑋轴和 𝑌 轴上的天线数分别为𝑁𝑥 = 2𝑀𝑥+1
与 𝑁𝑦 = 2𝑀𝑦 + 1，天线间距分别为 𝑑𝑥 与 𝑑𝑦，阵列口径分别为 𝐷𝑥 = 𝑁𝑥𝑑𝑥 与

𝐷𝑦 = 𝑁𝑦𝑑𝑦 。考虑基站阵列上的第 (𝑚, 𝑛) 个天线，其坐标为 (𝑚𝑑𝑥, 𝑛𝑑𝑦, 0)，其中
𝑚 = [−𝑀𝑥, ⋯ , 𝑀𝑥]，𝑛 = [−𝑀𝑦, ⋯ , 𝑀𝑦]。用户与该天线之间的自由空间信道可以
建模为 ℎ(𝑚,𝑛) = 𝜆

4𝜋𝑟(𝑚,𝑛) 𝑒−𝑗𝑘𝑟(𝑚,𝑛) ≈ 𝜆
4𝜋𝑟𝑒−𝑗𝑘𝑟(𝑚,𝑛)

。其中，𝑟(𝑚,𝑛) 表示用户与该天线之间

的距离，其具体的表达式为

𝑟(𝑚,𝑛) = √(𝑥 − 𝑚𝑑𝑥)2 + (𝑦 − 𝑛𝑑𝑦)2 + 𝑧2

= √𝑟2 + 𝑚2𝑑2
𝑥 + 𝑛2𝑑2

𝑦 − 2𝑚𝑑𝑥𝑟 sin𝜑 cos 𝜗 − 2𝑛𝑑𝑦𝑟 sin𝜑 sin 𝜗. （2.24）

𝑋

(𝑥, 𝑦, 𝑧)

𝑟(𝑚,𝑛)

𝑟 𝜑

𝜗

𝑑𝑥 𝑑𝑦

𝑌

𝑍

图 2.5 超大规模面阵通信场景
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类似于对线阵的讨论，使用二阶泰勒展开将式（2.24）近似为：

𝑟(𝑚,𝑛) ≈ 𝑟 − 𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗 − 𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 sin 𝜗 +
𝑚2𝑑2

𝑥 + 𝑛2𝑑2
𝑦

2𝑟

−
(𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗 − 𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 sin 𝜗)2

2𝑟 （2.25）

本文将等式（2.25）右侧的 𝑟称为零阶项，将 −𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗与 −𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 sin 𝜗分
别称为𝑋维度和 𝑌 维度的一阶项，将 𝑚2𝑑2

𝑥
2𝑟 与

𝑛2𝑑2
𝑦

2𝑟 分别称为𝑋维度和 𝑌 维度的二

阶项，将 − (𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗−𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 sin 𝜗)2

2𝑟 称为交叉项。可以观察到，面阵相较于线阵的

主要区别有两点，其一是面阵需要同时考虑水平角和垂直角，其二是面阵多了一

个交叉项。

进一步，类似于第2.2章中的推导，对于将信号聚焦于某一物理位置 p̄ =
(𝑥̄, ̄𝑦, ̄𝑧) = ( ̄𝑟 sin 𝜑̄ cos ̄𝜗, ̄𝑟 sin 𝜑̄ sin ̄𝜗, ̄𝑟 cos 𝜑̄) 的近场波束，其在用户所在位置 p 上
取得的阵列增益可以表示为：

𝑓(p, p̄) =
|
|
||

1
𝑁𝑥𝑁𝑦

𝑀𝑥

∑
𝑚=−𝑀𝑥

𝑀𝑦

∑
𝑛=−𝑀𝑦

𝑒𝑗𝑘(𝑟(𝑚,𝑛)− ̄𝑟(𝑚,𝑛))
|
|
||
. （2.26）

其中，参数 ̄𝑟(𝑚,𝑛)可通过将 p̄带入到式（2.25）得到。
本文分三种情况讨论面阵的阵列增益（2.26）,分别是（1）𝜑 = 0的情形，（2）

𝑁𝑥或𝑁𝑦较小的情形，以及（3）一般情形：
1. 当 𝜑 = 0 时，用户正对面阵的中心，式（2.25）可重新表述为 𝑟(𝑚,𝑛) ≈ 𝑟 +

𝑚2𝑑2
𝑥+𝑛2𝑑2

𝑦
2𝑟 。此时，式（2.25）中的一阶项和交叉项被消除，𝑟(𝑚,𝑛)仅由 𝑋 维度

和 𝑌 维度上的二阶项决定，与消除一阶相位项的式（2.11）极为类似。在这
种情况下易证明，近场波束在距离维度的阵列增益可由 𝑋 维度和 𝑌 维度的
菲涅尔函数的乘积描述，即

𝑓(p, p̄) ≈ 𝐺(𝛾𝑥)𝐺(𝛾𝑦), （2.27）

其中，𝛾𝑥 = √
𝐷2

𝑥
2𝜆 |

1
𝑟 − 1

̄𝑟 |，𝛾𝑦 = √
𝐷2

𝑦
2𝜆 |

1
𝑟 − 1

̄𝑟 |。特别的，当所考虑的面阵为方

阵，即 𝐷𝑥 = 𝐷𝑦 时，可以进一步得到 𝑓(p, p̄) ≈ 𝐺(𝛾𝑥)2。此时类似于定义2.2，
可以由不等式 lim ̄𝑟→+∞ 𝐺(𝛾𝑥)2 ⩽ 𝛥计算得到有效瑞利距离为

𝑍ERD-UPA = 1
4𝛾2

𝛥
𝑍RD-UPA = 1

4𝛾2
𝛥

× 2𝐷2
𝑥

𝜆 , （2.28）

其中 𝐺(𝛾𝛥)2 = 𝛥。
2. 对于第二种情况，不失一般性，假设 𝑁𝑦 较小，𝑁𝑥 较大。此时，从 𝑋 维度
观察，用户将处于近场范围，从 𝑌 维度观察，用户则处于远场范围。在这种
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情况下，式（2.11）中的 𝑟(𝑚,𝑛)可进一步被近似为 𝑟(𝑚,𝑛) ≈ 𝑟 − 𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗 +
𝑚2𝑑2

𝑥(1−sin2 𝜑 cos2 𝜗)
2𝑟 −𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 cos 𝜗，即 𝑟(𝑚,𝑛)由𝑋维度的一阶项、二阶项以及 𝑌

维度的一阶项描述。此时易证明，在相同的水平角和垂直角、不同的距离上，

近场波束的阵列增益可由 𝑋 维度的菲涅尔函数描；在曲面 1−sin2 𝜑 cos2 𝜗
2𝑟 = 𝐶

上，其中 𝐶 为大于 0的常数，近场波束的阵列增益可由 𝑋 维度和 𝑌 维度的
狄利克雷函数的乘积描述。

3. 对于一般情形，由于交叉项 − (𝑚𝑑𝑥 sin𝜑 cos 𝜗−𝑛𝑑𝑦 sin𝜑 sin 𝜗)2

2𝑟 的存在，𝑋 维度与 𝑌
维度的参数将相互耦合。在求解式（2.26）中关于𝑚和 𝑛的二重求和时，难以
找个合适的解析解，这使得对一般情形下的近场阵列增益的分析尤为困难。

截止目前，尚无有效的特殊函数能够描述存在交叉项时的近场阵列增益，相

关研究仍是一个开放性的问题，有待未来做进一步探索。

2.4 仿真结果

本节给出超大规模线性阵列的仿真结果，验证所证明的近场阵列增益的性质，

系统的参数设置如下：𝑁𝑡 = 256，𝑓 = 30 GHz，𝑑 = 5 mm。

101 102 103
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

图 2.6 瑞利距离与有效瑞利距离

我们首先验证有效瑞利距离的准确性。在所给定的系统参数下，线性阵列的

瑞利距离为 325 米，有效瑞利距离为 81.3 × 1−𝜃2

𝛽2
𝛥
米。我们考虑 𝜃 = sin 𝜋

6 = 0.5，
𝛥 = 95%，此时可通过牛顿法求得 𝛽𝛥 = 0.826，故可知有效瑞利距离约为 90米。在
图2.6中，我们绘制了远场波束 w = a∗( ̄𝜃, +∞)在远近场通信环境下的阵列增益。随
着通信距离 𝑟的降低，远场波束的阵列增益呈现明显的下降趋势，当 𝑟降低至瑞利
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距离时，远场波束的阵列增益仍逼近最大值 1；而当 𝑟降低至有效瑞利距离时，阵
列增益的损失恰好为 1 − 𝛥 = 5%，由此，可说明有效瑞利距离能够准确地描述近
场通信范围。同时注意到，在有效瑞利距离之内，远场波束赋形的阵列增益损失

极为明显。例如，当 𝑟 = 30米时，阵列增益损失高达 40%。远场传输方法严重的
性能损失凸显了设计高效的近场传输方法实现近场通信的重要性。

0.4 0.45 0.5 0.55 0.6
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

(a)

0.4 0.45 0.5 0.55 0.6
0
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0.4

0.6

0.8

1

(b)

图 2.7 角度维度的近场阵列增益：（a） ̄𝑟 = 10米；（b） ̄𝑟 = 2米

图2.7给出了不同物理角度 𝜃 下的近场阵列增益，以验证公式（2.12）的准确
性。在子图（a）中，考虑参数 ̄𝜃 = sin 𝜋

6 = 0.5， ̄𝑟 = 10米；在子图（b）中，考虑参
数 ̄𝜃 = sin 𝜋

6 = 0.5， ̄𝑟 = 2米，显然，子图（a）-（b）均为近场通信场景。在两子

图中，均令 1−𝜃2

2𝑟 = 1− ̄𝜃2

2 ̄𝑟 。红色虚线表示近场阵列增益的真实值（2.9），蓝色实线表
示近场阵列增益的分析值（2.12）。子图（a）表明，当 𝑟 = 10米时，分析值与真实
值严格一致，狄利克雷函数（2.12）可以精确地描述角度维度的近场阵列增益。而
子图（b）则表明，当 𝑟 = 2米，狄利克雷函数与真实的近场阵列增益之间存在一
定的误差，这是因为当距离 𝑟非常小时，菲涅尔区近似（2.10）的误差较大，使得
狄利克雷函数不再精确。然而幸运的是，即使在极短的通信距离下（𝑟 = 2米），狄
利克雷函数仍旧能够描述近场阵列增益的整体趋势，依旧能够说明近场波束的角

度聚焦特性。

最后，图2.8（a）-（b）给出了不同距离下的近场阵列增益。图2.8（a）的参数
如下：𝜃 = ̄𝜃 = sin 𝜋

8， ̄𝑟 = 30米，𝛥 = 0.5。在图（b）中， ̄𝑟 = 15米，其余参数与
图（a）相同。通过牛顿法，可求得 𝛽𝛥 = 𝛽0.5 = 1.557。在该图中，红色虚线表示近
场阵列增益的真实值，蓝色实线表示由理论2.1推得的近场阵列增益的分析值。可
以看到，在考虑的距离范围内，分析值与真实值几乎保持一致；只有当距离 𝑟逼近
于 0时，分析值相较真实值才存在一定的差异。因此，𝐺(𝛽)可以精确地描述距离
维度的近场阵列增益。我们进一步验证所提距离窗ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的准确性。在所设置的
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图 2.8 不同距离的近场阵列增益：（a） ̄𝑟 = 30米；（b） ̄𝑟 = 15米

参数下，可以计算得到 𝑍𝛥( ̄𝜃) = 𝐷2(1− ̄𝜃2)
2𝛽2

𝛥𝜆 = 28.84米。在图（a）中，由于 ̄𝑟 > 𝑍𝛥( ̄𝜃)，

因此距离窗ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的最大值为正无穷，最小值为 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 = 14.71米。只要基站到

用户的距离 𝑟大于 14.71米，阵列增益就大于 𝛥 = 0.5，而图2.8（a）有力地验证了
这个结论。对于图（b），由于 ̄𝑟 < 𝑍𝛥( ̄𝜃)，距离窗 ℛ𝛥( ̄𝜃, ̄𝑟)的最小值和最大值分别
为

𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟
𝑍𝛥( ̄𝜃)+ ̄𝑟 = 9.87米， 𝑍𝛥( ̄𝜃) ̄𝑟

𝑍𝛥( ̄𝜃)− ̄𝑟 = 31.25米。即当 9.87米 < 𝑟 < 31.25米时，阵列增益
应当大于 𝛥 = 0.5，这一结论也与图2.8（b）相吻合。因此，所推导的定理2.1与推
论2.1能够有效说明近场波束的距离聚焦能力。

2.5 实验结果

最后，我们开展实测验证，在 2304单元的超大规模面阵上对比了远场波束赋
形和近场波束赋形在近场通信环境下的性能。如图2.9所示，我们在室内环境下展
开测试，整个原型机包含发射端、中继端、接收端三部分。

发射端由上位机、信号发生器、毫米波上变频器以及一个 256天线单元（16×16）
的阵列组成。类似的，接收端由上位机、基带 FPGA、毫米波下变频器以及一个接
收喇叭天线构成。我们在中继端部署一个 2304单元的反射式超大规模阵列，该阵
列由 9块 256天线单元（16 × 16）的阵列拼成。阵列的每个天线单元可做 1 bit移
相（0∘ 移相与 180∘ 移相）。每块阵列的工作频段均为 28 GHz，天线单元的间距为
半波长。

我们将发端阵列天线中心、中继阵列天线中心以及收端喇叭天线中心置于登

高的水平面上。发端阵列与收端喇叭天线均对准中继阵列天线中心。发端阵列与

中继阵列的夹角 𝜑1为 20∘，间距 𝑑1为 1米。收端阵列与中继阵列的夹角 𝜑2为 0∘，

间距 𝑑2由 1米逐渐增大到 6米。在实验过程中，发端始终通过 256单元的阵列生
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收端上位机 发端上位机

喇叭天线

256单元
阵列

2304单元阵列

𝜑1𝜑2

𝑑1
𝑑2

发端上位机

接收喇叭

2304单元阵列

发端256单元阵列

图 2.9 实验场景

成指向中继的远场波束。接着中继通过 2304单元的阵列做反射式波束赋形，将信
号反射给接收喇叭天线，最后收端在 28 GHz频点处检测接收信号的强度。注意到，
由发端经中继到达收端的信道本质上为两段信道的级联，因此中继处的反射式波

束由两部分波束叠加而成，分别是接收来自发端信号的接收波束以及发向接收端

的发射波束。在本实验中，我们固定超大规模阵列的接收波束为近场波束，故发

端阵列和中继阵列整体可等效为一个发射阵列。同时我们在中继超大规模阵列上

对比三种发射波束的性能，分别是远场波束、近场波束、以及随机移相波束，并通

过串口切换这三种波束。

最终的实验结果如图2.10所示，距离 𝑑2 越小，近场效应越明显，近场波束相

较远场波束的增益越高。总体来看，在 1 ∼ 5米的范围内，使用近场波束的接收信
号功率比远场波束高约 1 ∼ 4 dB。此外，由于所测试的阵列为 48 × 48的方阵，我
们可以根据式（2.28）计算其在 𝜑2 = 0时的有效瑞利距离。具体而言，令 𝛥 = 95%，
可以得到 𝑍ERD-UPA ≈ 6.3米。由图2.10可知，当距离增大到 6米时，近场波束的阵
列增益与远场波束的阵列增益几乎相同，实验结果与理论结果相吻合。
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图 2.10 接收信号功率随 𝑑2 的变化曲线

2.6 本章小结

在本章中，我们针对超大规模均匀线性阵列，分析了近场波束赋形的阵列增

益。具体而言，我们首先基于菲涅尔区近似，推导近场波束阵列增益在角度维度

和距离维度的解析解。接着，利用该解析解，我们分别证明了近场波束在角度维

度和距离维度的聚焦性。此外，我们还从阵列增益损失的角度，定义并推导了有

效瑞利距离，精确地修正近场通信范围。仿真结果验证了所证明的近场阵列增益

性质的准确性。最后，我们给出实验结果，进一步说明近场波束赋形在近场环境

下具有比远场波束赋形更高的阵列增益。

本章相关研究成果形成长文一篇，已发表在期刊 IEEE Communications Maga-
zine [4]。同时，实测结果也以 Demo的形式在国际会议 IEEE ICC 2022上做了展示，
获该次大会的杰出演示奖（IEEE ICC Outstanding Demo Award）[38] 。
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第 3章 基于极坐标域表示的近场信道估计

为实现高效的超大规模阵列近场波束赋形，需要获得精确的信道状态信息 [55]。

已有的低导频开销信道估计方案常依赖远场信道在角度域的稀疏性。然而，超大

规模阵列的近场球面波传播效应破坏了信道在角度域的稀疏性，使得已有的信道

估计方案性能损失严重。为了解决这一问题，在本章我们提出了基于极坐标域表

示的信道估计方案。具体而言，区别于只挖掘信道角度信息的角度域表示，所提极

坐标域表示可同时挖掘信道的角度和距离信息，从而恢复近场信道的稀疏性。进

一步，基于第2章中所推导的近场阵列增益，我们证明了极坐标域表示的均匀角度
采样准则和非均匀距离采样准则，给出构造极坐标域表示矩阵的方法。最后，我

们提出了格点化和非格点化的信道估计方法，以较低的导频开销估计近场极坐标

域稀疏信道。仿真结果表明，所提方法可以大幅提升近场信道估计的精度。

3.1 问题描述与研究目标

超大规模阵列依赖于对准用户位置的近场波束以克服信号衰减，提升接收信

号功率，改善无线通信环境。实现高增益近场波束赋形的前提是获取精确的信道

状态信息。类似于 5G毫米波大规模阵列，6G超大规模阵列的天线数非常多，使得
信道估计所需的导频开销也非常大 [68]。因此，如何以较低的导频开销实现精确的

信道估计，一直以来都是大规模阵列以及超大规模阵列通信所需解决的关键问题。

在现有的 5G大规模阵列通信系统中，研究人员常利用远场信道在角度域的稀
疏性，使用压缩感知算法 [69]以低导频开销精确地恢复角度域稀疏信道。具体而言，

文献 [31]首先对天线域信道进行傅里叶变换，将其转换到稀疏角度域，接着使用正交

匹配追踪算法（Orthogonal Matching Pursuit，OMP）精确地重构角度域信道 [31]。对

于正交频分复用（Orthogonal frequency division multiplexing，OFDM）宽带系统 [50]，

文献 [53]提出了一种联合OMP算法（Simultaneous OMP，SOMP），该算法假设不同
子载波的信道在角度域的稀疏支撑集是完全相同的，因此可通过联合检测所有频

点的信道路径分量提升信道估计精度。此外，文献 [54] 考虑了通信系统中引入的色

噪声，提出了白化OMP算法（Whitening OMP，WOMP），以改善模数混合预编码架
构下 OMP算法的性能。上述方案假设信道的发射角和接收角恰好位于角度域的格
点上，即属于格点化算法。除此以外，还有一类非格点算法，该类方案在格点化算法

的基础上，使用优化算法对所估计的信道角度参数做微调 [70]，进一步提升算法的

估计精度，例如非格点迭代加权算法（Iterative GridlessWeighted，IGW）[71]以及联合
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迭代多梯度加权算法（Simultaneous Iterative Multi-Gradient Weighted，SIMGW）[72]。
需要指出的是，上述方案均依赖于信道在角度域的稀疏性，而角度域稀疏性

的一个重要前提是信道的远场平面波建模。然而，超大规模阵列的近场信道由球

面波构成。远近场信道模型的差异导致了近场角度域信道的能量扩散效应，即每

一条近场路径的能量扩散到了角度域的多个格点上。能量扩散效应破坏了近场信

道在角度域的稀疏性，因此，现有的信道估计方案在近场环境下会存在严重的估

计精度下降。

为了解决上述问题，在本章，我们挖掘信道在“角度-距离”域的稀疏性，提
出基于极坐标域（Polar domain）表示的近场信道估计方法，以较低的导频开销精
确地恢复远近场信道。具体的贡献如下：

1. 首先，通过对比远近场信道模型的差异，我们揭示了近场信道在角度域的能
量扩散效应。该效应表明每一条近场路径分量需要由多个角度分量描述，因

而近场角度域信道不再稀疏。

2. 接着，我们提出了近场信道的极坐标域表示。区别于只挖掘信道角度信息的
角度域表示，所提极坐标域表示包含了近场信道完整的角度和距离信息，因

而可使近场信道展现出稀疏性。进一步，基于第2章中所推导的近场阵列增
益，我们证明了极坐标域表示的均匀角度采样准则和非均匀距离采样准则，

给出构造极坐标域表示矩阵的方法。

3. 最后，利用近场极坐标域信道的稀疏性，我们分别提出了极坐标域正交匹配
追踪算法（Polar-domain OMP，P-OMP）以及极坐标域非格点迭代加权算法
（Polar-domain IGW，P-IGW），精确地估计近场信道的角度、距离以及路径复
增益参数，从而恢复近场信道。我们还分析了所提算法的计算复杂度以及收

敛性。仿真结果验证了所提算法的有效性。

本章的后续内容安排如下。在3.2节，我们将简要介绍超大规模阵列的上行导频
传输模型、近场信道模型、以及近场信道的角度域能量扩散效应。在3.3节，我们将
详细地介绍所提的近场极坐标域表示方法。之后，我们在3.4节介绍所提的 P-OMP
以及 P-IGW算法。3.5节给出仿真结果，验证所提算法的性能。最后，在3.6节，我
们将总结本章的内容。

3.2 系统模型

在本节中，我们首先给出超大规模阵列混合预编码的系统模型，然后对超大

规模阵列近场信道估计问题进行建模，并说明近场信道的能量扩散效应。
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3.2.1 导频传输模型

基带信号
处理

射频链

射频链

RFNK

用户 1

用户 2

用户 K

天线阵列
模拟移相器

tN

图 3.1 上行信道估计系统

我们考虑时分双工上行信道估计场景。如图3.1所示，基站部署具有𝑁𝑡天线单

元的均匀线性阵列，其中 𝑁𝑡 = 2𝑁 + 1，并且采用射频链数为 𝑁RF 的模数混合预

编码架构 [34]，其中𝑁RF远小于𝑁𝑡。考虑窄带通信场景，记 𝑓 为载波频点，𝑐为光
速，𝜆 = 𝑐

𝑓 为载波波长，𝑘 = 2𝜋𝑓
𝑐 为载波波数。假设 𝐾 个单天线的用户在 𝑃 个连续

的时隙上向基站发射正交导频。记 x𝑘,𝑝 ∈ ℂ1×𝜏 为第 𝑘个用户在第 𝑝个时隙的发送
导频，𝑘 ∈ {1, ⋯ , 𝐾}，𝑝 ∈ {1, ⋯ , 𝑃 }，则基站的接收信号 y𝑝 ∈ ℂ𝑁RF×𝜏 为

Y𝑝 =
𝐾−1

∑
𝑘=0

A𝑝h𝑘x𝑘,𝑝 + A𝑝N𝑝. （3.1）

式（3.1）中，A𝑝 表示基站在时隙 𝑝的模拟均衡矩阵，A𝑝 的每一个元素可从集合
1

√𝑁
{−1, 1}中随机等概生成；h𝑘 ∈ ℂ𝑁𝑡×1 表示用户 𝑘到基站的无线信道；噪声 N𝑝

的每一个元素服从独立同分布（i.i.d）的复高斯分布 𝒞𝒩 (0, 𝜎2)，𝜎2 为噪声方差。

由于不同的用户采用彼此正交的导频序列 [73]，即 x𝑚,𝑝x𝐻
𝑛,𝑝 = 𝛿[𝑚 − 𝑛]①，通过右乘

x𝐻
𝑘,𝑝，我们可以得到

ȳ𝑘,𝑝 = Y𝑝x𝐻
𝑘,𝑝 = A𝑝h𝑘 + A𝑝N𝑝x𝐻

𝑘,𝑝. （3.2）

最后，为了估计用户 𝑘 的信道，我们将所有 𝑃 个时隙的接收信号拼接成 ȳ𝑘 =
[ȳ𝑇

𝑘,1, ⋯ , ȳ𝑇
𝑘,𝑃 ]𝑇，进而得到

ȳ𝑘 = Ah𝑘 + n̄𝑘, （3.3）

其中，A = [A𝑇
1 , ⋯ ,A𝑇

𝑃 ]𝑇，n̄𝑘 = [(A1N1x𝐻
𝑘,1)𝑇 , ⋯ , (A𝑃N𝑃 x𝐻

𝑘,𝑃 )𝑇
]

𝑇
。容易证明，噪

声 n̄𝑘 的概率分布为 𝒞𝒩 (0, 𝜎2C)，其中 C = blkdiag{C1, ⋯ ,C𝑃 } ∈ ℂ𝑃 𝑁RF×𝑃 𝑁RF②，

C𝑝 = ‖x𝑘‖2A𝑝A𝐻
𝑝 = A𝑝A𝐻

𝑝 。

我们希望从信号 ȳ𝑘 中恢复用户 𝑘的信道 h𝑘。传统的最小二乘（Least Square，
LS）或最小均方误差（Minimum Mean Square Error，MMSE）信道估计方法 [28]需

① 当 𝑥 = 0时，𝛿[𝑥] = 1，反之当 𝑥 ≠ 0时，𝛿[𝑥] = 0。
② blkdiag(C1, ⋯ ,C𝑃 )表示以矩阵 C1, ⋯ ,C𝑃 为对角块的块对角矩阵
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要假设 𝑃 𝑁RF ⩾ 𝑁𝑡。而在实际超大规模阵列通信系统中，天线的数量𝑁𝑡通常是非

常大的，且射频链的数量𝑁RF远小于𝑁𝑡，这使得传统 LS和MMSE方法的导频开
销 𝑃 过大，严重限制了系统的传输速率。为了解决这一问题，需要深入挖掘信道
的潜在结构，降低待估计参数的数量，从而以可接受的导频开销实现精确的信道

估计。

3.2.2 信道模型与近场角度域信道的能量扩散现象

x-axis

y-axis

… …

𝑑

𝜗0

𝑟0

𝜗𝑙

𝑟𝑙

𝑟0
𝑛𝑟𝑙

𝑚

散射体 𝑙

用户

散射体 1

散射体 𝐿 − 1

图 3.2 近场多径信道模型

本章考虑多径信道模型。具体而言，式（3.3）表明，由于用户间发射的是正
交导频，多用户信道估计问题可以简化为单用户信道估计问题，即我们可以独立

地估计每一个用户的多径信道。因此，不失一般性，我们考虑某一个特定的用户，

并省略下标 𝑘，即考虑信号模型 ȳ = Ah + n̄。如图3.2所示，基于 Saleh-Valenzuela
模型 [74]，用户与基站之间的近场多径信道可建模为

h = √
𝑁𝑡
𝐿

𝐿−1

∑
𝑙=0

𝑔𝑙a(𝜃𝑙, 𝑟𝑙), （3.4）

其中 𝐿表示路径数；𝑙表示路径编号，𝑙 = 0代表用户到基站的直射径，𝑙 > 0表示
用户经散射体到达基站的非视距（Non-Line-of-Sight, NLoS）路径（又称散射径）；
𝑔𝑙表示路径 𝑙的复增益；a(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)为路径 𝑙的近场阵列响应矢量，与式（2.2）完全相
同；𝑟𝑙、𝜃𝑙分别表示散射体（或用户）到基站阵列中心的距离和角度。对于毫米波

或太赫兹高频通信，信号的传播衰减较大，因而信道的路径数 𝐿是非常少的。这
意味着与信道信息相关的参数 {𝜃𝑙}、{𝑟𝑙}、{𝑔𝑙}是数量受限的，总参数量 3𝐿通常
远小于天线数 𝑁𝑡 。已有大量的研究工作

[58,74]利用这一特性，设计先进的信号处

理方法，以较少的导频获取这些参数，从而实现低开销的信道估计。而这些研究

工作中，最具代表性的方法之一就是压缩感知算法 [69]。

具体而言，现有研究首先基于远场平面波假设，考虑散射体（或用户）到基站
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图 3.3 远近场信道在角度域能量分布

的距离 𝑟𝑙远大于阵列尺寸，即假设 𝑟𝑙 → +∞。此时近场阵列响应矢量 a(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)简化
为远场阵列响应矢量 a(𝜃𝑙)，具体形式见式（2.5）。接着通过傅里叶变换 h = Fh𝒜，可

将原始的天线域信道 h转变为角度域信道 h𝒜。其中 F ∈ ℂ𝑁𝑡×𝑁𝑡 为角度域（Angular
domain）表示矩阵，其与离散傅里叶变换矩阵完全相同 [31]，满足：

F = [a(−1), a(−1 + 2/𝑁𝑡), a(−1 + 4/𝑁𝑡), ⋯ , a(1 − 2/𝑁𝑡)] . （3.5）

图3.3绘制了远场和近场通信环境中，角度域信道的能量分布。图中，天线数𝑁𝑡为

256，路径数 𝐿为 3。对于远场通信环境，角度域信道 h𝒜 呈现明显的稀疏性，其

能量主要集中在三条路径所在的方向 𝜃𝑙 附近。利用角度域的稀疏性，可以使用压

缩感知算法，从低维的观测数据 ȳ = AFh𝒜 + n̄中恢复高维的角度域信道 h𝒜，进

而降低信道估计的导频开销。

然而，角度域的稀疏性严重依赖于远场平面波假设，对于超大规模近场通信

环境不再适用。如图3.3所示，对于同样具有三条路径的近场信道，其角度域的能
量不再集中于三个角度上，而是扩散在了三个较大的角度区域，我们称这个现象

为近场角度域信道的能量扩散现象。导致该现象的原因在于：当用户（或散射体）

位于近场环境时，从基站每根天线到该用户的角度 𝜃(𝑛)
𝑙 各不相同。这使得一个近

场阵列响应矢量涵盖了多个角度的信息，需要由多个远场阵列响应矢量共同描述，

进而导致了能量扩散现象。能量扩散现象破坏了近场角度域信道的稀疏性，使得

基于角度域稀疏性的信道估计算法性能损失严重，难以精确地恢复近场信道。
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3.3 近场信道的极坐标域表示方法

为了解决上述能量扩散问题，本节介绍所提出的近场信道的极坐标域表示方

法。

𝒂(𝜃𝑛)

X 轴 [m]

Y
轴

[m
]

(a)

𝒂 𝜃𝑛, 𝑟𝑛

X 轴 [m]

Y
轴

[m
]

(b)

图 3.4 （a）信道的角度域表示；（b）信道的极坐标域表示

如图3.4所示，现有基于傅里叶变换的角度域表示矩阵 F本质上是在角度空间
均匀地划分多个角度格点，每个格点采样一个角度，每个角度构成一个远场阵列

响应矢量，即 F的一列。角度域表示矩阵能够充分挖掘远场平面波的角度信息，进
而使远场信道展现出角度域稀疏性。然而，近场球面波同时蕴含了用户（或散射

体）到基站的角度和距离信息，角度域表示矩阵缺乏了对距离信息的刻画，诱发了

能量扩散现象。一种直观的解决思路是直接利用近场阵列响应矢量构造新的表示

矩阵 P ∈ ℂ𝑁𝑡×𝑁𝑝，在二维极坐标空间划分 𝑁𝑝 个位置格点，每个格点采样一对角

度和距离，每一对角度和距离所张成的近场阵列响应矢量则构成了矩阵 P的一列，
因此我们称 P为极坐标域表示矩阵。同时，极坐标域信道 h𝑁𝑝×1满足如下形式：

h = Ph𝒫 . （3.6）

通过合理地设计位置格点的划分方法，由近场阵列响应向量组成的矩阵 P有
望充分挖掘近场信道的角度和距离信息，克服能量扩散效应，使 h𝒫 展现出稀疏性。

由压缩感知理论可知，为了精确地重构稀疏信号，在𝑁𝑝给定的情况下，需要使矩

阵 P的最大列相关性 𝜇尽可能的小。最大列相关性 𝜇定义为矩阵 P任意两个不同
的列的最大相关性 [69]，即

𝜇 = max
𝑛≠𝑚

|a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)𝐻a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)|, （3.7）

其中 a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)与 a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)为 P的任意两列。我们希望设计极坐标域位置格点的划
分方法（即角度、距离采样准则），使得 𝜇 尽可能的小。注意到，式（3.7）中的
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向量相关性 |a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)𝐻a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)|等价于我们在第2章中分析的近场阵列增益（2.9），
因此可以利用第2章中的结论推导角度、距离采样准则。

3.3.1 极坐标域的角度采样准则

为简化表达，本章节将 |a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)𝐻a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)|称为列相关性。我们沿用式（2.11）
的思想，将列相关性解耦为与角度相关的一阶相位项和与距离相关的二阶相位项，

分别设计角度采样和距离采样准则。具体而言，我们首先考虑角度维度。由式（2.12）
可知，在 𝛼-距离环上，满足 1− ̄𝜃2

𝑛
2 ̄𝑟𝑛

= 1− ̄𝜃2
𝑚

2 ̄𝑟𝑚
= 𝛼，列相关性仅与角度 ̄𝜃𝑛 与 ̄𝜃𝑚 相关，

可以表示为 |a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)𝐻a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)| = |𝛯𝑁𝑡( ̄𝜃𝑛 − ̄𝜃𝑚)|。函数 |𝛯𝑁𝑡( ̄𝜃𝑛 − ̄𝜃𝑚)|的零点满足
̄𝜃𝑛 − ̄𝜃𝑚 = 2𝑖

𝑁𝑡
, 𝑖 = 0, 1, ⋯ , 𝑁𝑡 − 1。因此，𝛼-距离环上的角度采样策略和远场角度域

采样策略是完全相同的，满足如下均匀采样准则：

̄𝜃𝑛 = −1 + 2𝑛
𝑁𝑡

, 𝑛 = 0, 1, ⋯ , 𝑁𝑡 − 1. （3.8）

3.3.2 极坐标域的距离采样准则

类似地，对于距离采样，我们考虑在某一个固定的角度 𝜃 上的列相关性。由
定理2.1 可知，当 ̄𝜃𝑚 = ̄𝜃𝑛 = 𝜃 时，列相关性为 |a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛)𝐻a( ̄𝜃𝑚, ̄𝑟𝑚)| = 𝐺(𝛽)，𝛽 =

√
𝐷2(1−𝜃2)

2𝜆 |
1
̄𝑟𝑛

− 1
̄𝑟𝑚 |。由图2.4可知，𝐺(𝛽)没有明显的零点，难以找到使max𝐺(𝛽)为 0

的距离采样准则。我们退而求其次，期望使𝐺(𝛽)不大于给定的阈值 𝛥，即𝐺(𝛽) ⩽ 𝛥。
结合（2.15）、（2.16）可知，𝐺(𝛽) ⩽ 𝛥等价于

|
1
̄𝑟𝑛

− 1
̄𝑟𝑚 | ⩾ 1

𝑍𝛥(𝜃) . （3.9）

为满足上述要求， ̄𝑟𝑛可按照如下非均匀的方式采样生成

̄𝑟𝑛 = 1
𝑛 + 𝜅 𝑍𝛥(𝜃) = 1

𝑛 + 𝜅
𝐷2(1 − 𝜃2)

2𝛽2
𝛥𝜆

, 𝑛 = 0, 1, 2, ⋯ , （3.10）

其中 𝜅 ∈ [0, 1)为任意的常数。具体而言，对于任意 𝑛 ≠ 𝑚，带入（3.10）可以得到

|
1
̄𝑟𝑛

− 1
̄𝑟𝑚 | = |𝑛 − 𝑚|

𝑍𝛥(𝜃) ⩾ 1
𝑍𝛥(𝜃) , （3.11）

上式当且仅当 𝑚 = 𝑛 − 1或 𝑚 = 𝑛 + 1时取等号。式（3.11）表明，在方向 𝜃上，通
过式（3.10）采样得到的距离，只有相邻的两个距离格点的相关性等于 𝛥，其余距
离格点之间的相关性均小于 𝛥。
区别于角度的均匀采样准则（3.8），距离维度遵循非均匀采样准则（3.10）。这

一特点的原因在于：当用户距基站较远时，信道的远场平面波特性更明显，距离信

息较不重要，故采样较稀疏；反之当用户距基站较近时，信道的近场球面波特性更
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明显，距离信息更为重要，故采样较密集。

3.3.3 极坐标域表示矩阵构造方法

基于所推导的角度采样准则和距离采样准则，我们在算法3.1给出构造极坐标
域表示矩阵的方法。

算法 3.1极坐标域表示矩阵 P的构造方法
输入: 最小可容许距离 𝜌min；阈值 𝛥；常数 𝜅；阵列口径 𝐷；波长 𝜆
输出: 极坐标域表示矩阵 P
1: 使用牛顿法求解 𝐺(𝛽𝛥) = 𝛥，得到 𝛽𝛥
2: for 𝑛 ∈ [0, 1, ⋯ , 𝑁𝑡 − 1] do
3: ̄𝜃𝑛 = −1 + 2𝑛

𝑁𝑡
4: 𝑠 = 0
5: repeat
6: ̄𝑟𝑛,𝑠 = 1

𝑠+𝜅
𝐷2(1− ̄𝜃2

𝑛 )
2𝛽2

𝛥𝜆
7: 𝑠 = 𝑠 + 1
8: until 1

𝑠+𝜅
𝐷2

2𝛽2
𝛥𝜆 < 𝜌min

9: P𝑛 = [a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,0), a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,1), ⋯ , a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,𝑠−1)]
10: end for
11: P = [P0,P1, ⋯ ,P𝑁−1]

具体而言，如图3.4（b）所示，整个极坐标域首先被划分成𝑁𝑡个角度区域，每

个角度区域则被划分成 𝑆个距离区域，从而构成𝑁𝑝 = 𝑁𝑡𝑆个位置格点。因此，表
示矩阵 P可由𝑁𝑡的子矩阵组成，即

P = [P0,P1, ⋯ ,P𝑁𝑡−1] ∈ ℂ𝑁𝑡×𝑁𝑡𝑆 . （3.12）

对于第 𝑛个子矩阵 P𝑛 ∈ ℂ𝑁𝑡×𝑆，其包含了 𝑆 个采样于相同的角度 ̄𝜃𝑛、不同的距离

̄𝑟𝑛,𝑠, 𝑠 ∈ [0, 1, ⋯ , 𝑆 − 1]的近场阵列响应矢量。因此，我们有

P𝑛 = [a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,0), a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,1), ⋯ , a( ̄𝜃𝑛, ̄𝑟𝑛,𝑆−1)], （3.13）

其中， ̄𝜃𝑛由公式（3.8）所示的均匀采样准则获得， ̄𝑟𝑛,𝑠由公式（3.10）所示的非均
匀采样准则获得。同时，由于用户（或散射体）到基站的距离一定是非负的，我

们定义 𝜌min 为最小可容许距离，并认为用户（或散射体）到基站的距离一定大于
𝜌min。因此，在算法的第 8步，当 1

𝑠+𝜅
𝐷2

2𝛽2
𝛥𝜆 ⩽ 𝜌min时，采样的距离过小，故停止采

样。

执行上述流程即可构造出极坐标域表示矩阵。值得注意的是，所提的极坐标

域表示矩阵可包含经典的角度域表示矩阵。例如，当 𝜅 = 0且 𝑠 = 0时， ̄𝑟𝑛,𝑠 = +∞，
此时采样的格点是位于远场环境的。因此，所提的极坐标域表示方法可同时适用

于远场信道和近场信道。
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3.4 提出的近场信道估计算法

本节基于所提的极坐标域表示矩阵 P设计近场信道估计算法。我们将分别介
绍格点化以及非格点化的近场信道估计算法。

3.4.1 提出的 P-OMP算法

采用极坐标域表示矩阵 P可将天线域信道 h表示为极坐标域信道 h𝒫 ，由于

P可同时提取近场路径中蕴含的角度和距离分量，h𝒫 将呈现稀疏性，故可使用经

典的 OMP算法精确地估计极坐标域信道 h𝒫 。我们将这种算法称为极坐标域 OMP
算法（P-OMP），具体的算法流程见算法3.2。

算法 3.2 P-OMP算法
输入: 接收导频 ȳ；接收均衡矩阵 A；待检测的路径数 𝐿̂；最小可容许距离 𝜌min；阈值 𝛥；常
数 𝜅；阵列口径 𝐷；波长 𝜆

输出: 估计信道 ĥ
阶段一：极坐标域表示矩阵的构造

1: 运行算法3.1得到极坐标域表示矩阵 P
阶段二：预白化

2: 协方差矩阵：C = blkdiag(A1A𝐻
1 , ⋯ ,A𝑃A𝐻

𝑃 )
3: 计算 C的奇异值分解 C = U𝜮U𝐻

4: 预白化矩阵：D = U𝜮
1
2

5: 预白化：ỹ = D−1ȳ，𝜱 = D−1AP
阶段三：近场路径参数检测

6: 初始化：r = ỹ，Υ = {∅}
7: for 𝑙 ∈ [0, 1, ⋯ , 𝐿̂ − 1] do
8: 计算相关性：𝜸 = 𝜱𝐻r = [𝛾1, ⋯ , 𝛾𝑁𝑝

]𝑇

9: 检测新的路径分量：𝑝⋆ = argmax𝑝 𝛾𝑝
10: 更新支撑集：Υ = Υ ∪ 𝑝⋆

11: 正交投影：ĥ𝒫
Υ = 𝜱†

∶,Υ ỹ
12: 更新残差：r = ỹ − 𝜱∶,/Υ ĥ𝒫

Υ

13: end for
14: ĥ = P∶,Υ ĥ𝒫

Υ

算法3.2由三个阶段组成：分别是极坐标域表示矩阵 P的构造、预白化、以及
近场路径参数估计。

在算法的第一阶段，根据提供的参数运行算法3.1得到极坐标域表示矩阵 P。利
用矩阵 P，将公式（3.6）带入到（3.3）中，并忽略下标 𝑘，可以将接收信号表示为

ȳ = APh𝒫 + n̄, （3.14）

h𝒫 为待估计的极坐标域信道的真值；n̄为噪声。在章节3.2.1我们已给出了噪声 n̄
的概率分布为 𝒞𝒩 (0, 𝜎2C)，其中 C = blkdiag{C1, ⋯ ,C𝑃 }，C𝑝 = A𝑝A𝐻

𝑝 。由于 n̄为
色噪声，直接使用 OMP算法估计稀疏信道 h𝒫 会存在一定的性能损失。因此，我

们需要对 ȳ做预白化处理 [54]，将色噪声转化为白噪声。
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具体而言，在算法3.2的第二阶段，我们首先构造协方差矩阵 C =
blkdiag(A1A𝐻

1 , ⋯ ,A𝑃A𝐻
𝑃 ), 接着在算法的第 3-4 步，我们计算矩阵 C 的奇异值分

解（Singular Value Decomposition，SVD）[75]，即 C = U𝜮U𝐻，并构造预白化矩阵

D = U𝜮
1
2，使得 C = DD𝐻。使用 D−1左乘接收信号 ȳ，即可将噪声白化。具体而

言，我们有

ỹ = D−1ȳ = D−1APh𝒫 + D−1n̄ = 𝜱h𝒫 + D−1n̄. （3.15）

ỹ中的噪声项 D−1n̄的协方差为 D−1𝜎2CD−𝐻 = 𝜎2I，因此上述操作可将色噪声转化
为白噪声。

最后，在算法3.2的第三阶段，使用 OMP算法从白化的信号 ỹ估计稀疏信道
ĥ𝒫，从而得到天线域信道 ĥ = Pĥ𝒫。我们使用残差向量 r表示残余的、未检测的路
径信息，使用稀疏支撑集 Υ 存储估计到的路径，并将 r初始化为 ỹ，将 Υ 初始化为

空集。接着，在算法的第 7-13步，逐一估计近场信道的每一个路径分量。在检测
第 𝑙个路径分量时，首先计算相关向量 𝜸 = 𝜱𝐻r = [𝛾1, ⋯ , 𝛾𝑁𝑝]𝑇，用以表示残差向

量与极坐标域表示矩阵中的每一个格点的相关性。接着在第 9-10步，将相关性最
强的格点 𝑝⋆作为新检测的路径分量，并将其加入到稀疏支撑集 Υ 中。在第 11步，
将接收信号 ỹ投影到所有已检测的 𝑙 条路径所张成的子空间中，得到所有已检测
的路径分量的复增益 ĥ𝒫

Υ
= 𝜱†

∶,Υ ỹ，其中 ĥ𝒫
Υ

∈ ℂ|Υ |×1表示用集合 Υ 索引的 ĥ𝒫 的子

向量，𝜱∶,Υ ∈ ℂ𝑃 𝑁RF×|Υ | 表示由集合 Υ 索引的 𝜱的多个列向量组成的矩阵，𝜱†
∶,Υ

表示 𝜱∶,Υ 的伪逆。接着在第 12步，从接收信号中删去所有已检测的 𝑙 条路径分
量，更新残余的路径信息，得到更新后的残差向量 ỹ− 𝜱∶,Υ ĥ𝒫

Υ
。上述步骤将执行 𝐿̂

次，直至所有的路径分量都被检测。最后，近场天线域信道的估计值为：

ĥ = P∶,Υ ĥ𝒫
Υ

. （3.16）

所提的 P-OMP算法与现有远场角度域 OMP算法的主要区别在于，P-OMP算
法是在极坐标域执行的，因此它能够有效地估计近场信道。同时，由于极坐标域

表示矩阵 P可以包含角度域表示距离，P-OMP算法同样可以精确地估计远场信道，
我们将在第3.5节通过仿真验证这一结论。

3.4.2 提出的 P-IGW算法

格点化的 P-OMP 算法在用户与散射体恰好位于采样的极坐标域格点上时性
能最优。但是实际场景中，用户与散射体在连续空间随机分布，难以恰好位于格

点上，使得 P-OMP算法的估计精度受限。为解决这一问题，我们在 P-OMP算法
的基础上提出极坐标域非格点迭代加权（P-IGW）算法，将经典的角度域非格点信
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道估计延伸至极坐标域非格点信道估计，提升近场信道信息获取的精度，具体的

算法流程见算法3.3。

算法 3.3 P-IGW算法
输入: 白化的接收导频 ỹ；接收均衡矩阵 A；迭代次数𝑁iter待检测的路径数 𝐿̂；最小可容许距
离 𝜌min；

输出: 估计信道 ĥ
阶段一：参数初始化

1: 运行算法3.2得到初始化的距离参数 ̂𝑟0 = [ ̂𝑟0
0, ̂𝑟0

1, ⋯ , ̂𝑟0
𝐿̂−1] 以及角度参数 ̂𝜽0 =

[ ̂𝜃0
0 , ̂𝜃0

1 , ⋯ , ̂𝜃0
𝐿̂−1]

阶段二：参数微调
2: for 𝑛 ∈ [1, 2, ⋯ , 𝑁iter] do
3: 计算 d1 = −∇ ̂𝜽ℒ( ̂𝜽, ̂r𝑛−1)| ̂𝜽= ̂𝜽𝑛−1，使用 Armijo回溯法搜索步长 𝑙1
4: 更新角度参数： ̂𝜽𝑛 = ̂𝜽𝑛−1 + 𝑙1d1
5: 计算 d2 = −∇ 1

̂r
ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r)| ̂r= ̂r𝑛−1，使用 Armijo回溯法搜索步长 𝑙2

6: 更新距离参数： 1
̂r𝑛 = 1

̂r𝑛−1 + 𝑙2d2
7: 根据（3.18）更新路径增益 ĝ
8: end for
9: ĥ = [a( ̂𝜃𝑛

1 , ̂𝑟𝑛
1), a( ̂𝜃𝑛

2 , ̂𝑟𝑛
2), ⋯ , a( ̂𝜃𝑛

𝐿̂−1, ̂𝑟𝑛
𝐿̂−1)]ĝ

P-IGW算法共有两个阶段，分别是参数初始化阶段和参数微调阶段。在初始
化阶段，P-IGW算法使用 P-OMP算法得到距离参数 ̂r = [ ̂𝑟0, ̂𝑟1, ⋯ , ̂𝑟𝐿̂−1]、角度参
数 ̂𝜽 = [ ̂𝜃0, ̂𝜃1, ⋯ , ̂𝜃𝐿̂−1]、以及路径复增益 ĝ的初始估计值 ̂r0、 ̂𝜽0、与 ĝ0 = ĥ𝒫

Υ
。

在微调阶段，我们以最大化似然为目标，通过交替迭代优化算法，微

调距离参数、角度参数、以及路径复增益。具体而言，记矩阵 P̃( ̂𝜽, ̂r) =
[a( ̂𝜃1, ̂𝑟1), a( ̂𝜃2, ̂𝑟2), ⋯ , a( ̂𝜃𝐿̂−1, ̂𝑟𝐿̂−1)]，所估计的天线域信道可表示为 ĥ = P̃( ̂𝜽, ̂r)ĝ。
由于噪声遵循高斯分布，最大似然问题等价于如下最小二乘问题：

min
ĝ, ̂𝜽, ̂r

‖ỹ − 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)ĝ‖2, （3.17）

其中 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r) = D−1AP̃( ̂𝜽, ̂r)。由于优化问题（3.17）是非凸的，难以直接优化，我
们采用交替迭代优化的思想解决这一问题。在每轮优化时，我们固定两组参数，优

化另一组参数。

当 ̂r与 ̂𝜽固定时，路径复增益 ĝ的最优解为：

ĝopt = 𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r)ỹ. （3.18）

将（3.18）带回到（3.17），原最大似然问题等价于：

min
̂𝜽, ̂r

‖ỹ − 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r)ỹ‖2

⇔ min
̂𝜽, ̂r
ỹ𝐻 (I − 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r))

𝐻
(I − 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r)) ỹ
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(𝑎)
⇔ min

̂𝜽, ̂r
ℒ( ̂𝜽, ̂r) = −ỹ𝐻𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r)ỹ, （3.19）

其中推理（a）是因为 (𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r))𝐻𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r) = 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r) [75]。可以
使用梯度下降法优化新的目标函数 ℒ( ̂𝜽, ̂r)。在第 𝑛次迭代，首先固定距离参数，将
角度参数更新为：

̂𝜽𝑛 = ̂𝜽𝑛−1 − 𝑙1∇ ̂𝜽ℒ( ̂𝜽, ̂r𝑛−1)| ̂𝜽= ̂𝜽𝑛−1 , （3.20）

其中 𝑙1表示角度参数更新的步长。对于距离参数，我们发现如果直接用 ℒ( ̂𝜽, ̂r)关
于 ̂r的梯度更新距离参数，其步长的取值随距离参数的增大呈指数级的提升。这
是因为当通信距离较远时，平面波特性较明显，需要较大的距离变化才能使阵列

响应矢量产生显著差异，因而步长的取值较大；反之当通信距离较小时，阵列响应

矢量对距离的微小变化较敏感，故只需使用较小的步长。为了避免步长取值的巨

大差异对算法稳定性产生影响，我们观察到，所提的极坐标域表示矩阵虽然对 𝑟做
非均匀采样，但是对 1

𝑟 做了均匀采样。这一发现启发我们定义
1
̂r = [ 1

̂𝑟1
, 1

̂𝑟2
, ⋯ , 1

̂𝑟𝐿̂
]，

并使用 ℒ( ̂𝜽, ̂r)关于 1
̂r 的梯度更新距离参数，如下式所示：

1
̂r𝑛 = 1

̂r𝑛−1 − 𝑙2∇ 1
̂r
ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r)| ̂r= ̂r𝑛−1 , （3.21）

其中 𝑙2为步长。为了保证目标函数在迭代的过程中始终是下降的，我们使用Armijo
回溯法搜索步长 𝑙1 与 𝑙2 的取值

[76]。我们在附录 B中提供了梯度 ∇ℒ( ̂𝜽, ̂r)的计算
方法。算法3.3的第 3-7行基于（3.18）、（3.20）和（3.21）更新路径复增益、角度、
以及距离参数。最后，我们拼接所有微调的路径分量，得到最终的信道估计值

ĥ = [a( ̂𝜃𝑛
1 , ̂𝑟𝑛

1), a( ̂𝜃𝑛
2 , ̂𝑟𝑛

2), ⋯ , a( ̂𝜃𝑛
𝐿̂−1, ̂𝑟𝑛

𝐿̂−1)]ĝ. （3.22）

在第3.5节，我们将给出仿真结果，验证所提 P-OMP和 P-IGW算法的性能。

3.4.3 算法收敛性和复杂度分析

接下来，我们分析所提算法的收敛性和计算复杂度。

收敛性：我们重点讨论所提的优化算法 P-IGW的收敛性。首先，在迭代的过
程中，路径复增益 g总是取最优值，因此我们只需要考虑角度参数和距离参数的
更新对收敛性的影响。在交替优化角度参数和距离参数时，步长 𝑙1和 𝑙2的选取满

足 Armijo条件 [76]，因此一定有

ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛) ⩽ ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛−1) − 𝑐2𝑙2‖∇ 1
̂r
ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛−1)‖2 ⩽ ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛−1), （3.23）

ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛−1) ⩽ ℒ( ̂𝜽𝑛−1, ̂r𝑛−1) − 𝑐1𝑙1‖∇ ̂𝜽ℒ( ̂𝜽𝑛−1, ̂r𝑛−1)‖2 ⩽ ℒ( ̂𝜽𝑛−1, ̂r𝑛−1), （3.24）

其中 𝑐1和 𝑐2是属于 (0, 1)的常数。（3.23）与（3.24）表明 ℒ( ̂𝜽𝑛, ̂r𝑛)一定小于等于
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ℒ( ̂𝜽𝑛−1, ̂r𝑛−1)，即目标函数始终是非增的。同时，考虑到目标函数 ‖ỹ− 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)ĝ‖2严

格大于等于 0，因此目标函数存在一个下界。由单调有界定理可知 [76]，所提 P-IGW
算法一定是收敛的。

表 3.1 计算复杂度

算法 复杂度

P-OMP 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡𝑆 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF)
WOMP [54] 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF)
P-IGW 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡𝑆 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF) + 𝒪(𝑁iter(𝐿̂2𝑃 𝑁RF + 𝐿̂𝑃 2𝑁2

RF + 𝑃 𝑁RF𝑁𝑡))
IGW [71] 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF) + 𝒪(𝑁iter(𝐿̂2𝑃 𝑁RF + 𝐿̂𝑃 2𝑁2

RF + 𝑃 𝑁RF𝑁𝑡))

复杂度：表3.1展示了所提 P-OMP和 P-IGW算法的计算复杂度。首先对于 P-
OMP 算法，其复杂度主要来源于阶段三的近场路径参数检测（步骤 7-13）。由
于 𝜱 ∈ ℂ𝑃 𝑁RF×𝑁𝑡、r ∈ ℂ𝑃 𝑁RF×1、y ∈ ℂ𝑃 𝑁RF×1 ，步骤 8-12的计算复杂度分别为
𝒪(𝑃 𝑁RF𝑁𝑡𝑆)、𝒪(𝑁𝑡𝑆)、𝒪(1)、𝒪(𝐿̂2𝑃 𝑁RF)以及 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF)。经过 𝐿̂次迭代，算
法3.1的总计算复杂度为 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡𝑆 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF)。由于近场极坐标域表示矩阵
的规模更大，因此所提 P-OMP算法的计算复杂度约为经典的远场格点化信道估计
算法WOMP的 𝑆 倍。
所提 P-IGW算法的计算复杂度来源于初始化和参数微调两个阶段。初始化的

复杂度等于 P-OMP算法的复杂度 𝒪(𝐿̂𝑃 𝑁RF𝑁𝑡𝑆 + 𝐿̂3𝑃 𝑁RF)。接着，微调阶段的
复杂度来源于参数 g、𝜽和 r的更新。其中，使用式（3.18）计算 g更新值的复杂度
为 𝒪(𝐿̂2𝑃 𝑁RF)。在计算 𝜽和 r的梯度时，式（B.1）-（B.4）的计算复杂度分别为
𝒪(𝑃 2𝑁2

RF)、𝒪(𝐿̂2𝑃 𝑁RF + 𝐿̂𝑃 2𝑁2
RF)、𝒪(𝐿̂3 + 𝐿̂2𝑃 𝑁RF)和 𝒪(𝑃 𝑁RF𝑁𝑡)。考虑到 𝐿̂通

常是非常小的，经过𝑁iter次迭代，微调阶段的总计算复杂度为 𝒪(𝑁iter(𝐿̂2𝑃 𝑁RF +
𝐿̂𝑃 2𝑁2

RF + 𝑃 𝑁RF𝑁𝑡))。从表3.1中可以看出，在微调阶段，所提的 P-IGW算法的计
算复杂度与经典的远场非格点信道估计算法 IGW是相同的。这两种算法的计算复
杂度仅在初始化阶段存在差异。

3.5 仿真结果

在本小节，我们提供仿真结果验证所提 P-OMP和 P-IGW算法的近场信道估
计性能。我们使用归一化均方误差（Normalized Mean Square Error，NMSE）作为
评估算法性能的指标，其数学表达式为：

NMSE =
𝔼‖h − ĥ‖2

2
𝔼‖h‖2

2
. （3.25）
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表 3.2 仿真参数

参数 取值 参数 取值

基站天线数𝑁𝑡 256 基站射频链数𝑁RF 4

用户数 𝐾 4 载波频率 𝑓 100 GHz

最小可容许距离 𝜌min 3米 路径数 𝐿 6

角度 𝜃的分布 𝒰 (− √3
2 , √3

2 ) 信噪比 SNR 1
𝜎2

参数 𝛽𝛥 1.2 参数 𝜅 0

待检测的路径数 𝐿̂ 12 迭代次数𝑁iter 10

我们考虑多用户超大规模阵列系统的上行信道估计，仿真参数见表3.2。基站的天线
数𝑁𝑡为 256，射频链数𝑁RF和用户数𝐾为 4，载波频率 𝑓 为 100 GHz。我们独立地
生成每个用户的信道，每个用户的路径数 𝐿固定为 6。在生成任意一个用户的信道
时，需要随机生成𝐿组参数，每组参数包含一个角度参数 𝜃𝑙、一个距离参数 𝑟𝑙以及

一个路径复增益参数 𝑔𝑙。每一个角度参数 𝜃𝑙从均匀分布𝒰 (−√3
2 , √3

2 )中随机生成。
每一个距离参数 𝑟𝑙 从均匀分布 𝒰 (𝑅min, 𝑅max)中随机生成，其中 𝑅min > 𝜌min = 3
米，在不同的仿真中，我们将赋予 𝑅min 与 𝑅max 不同的取值。对于路径复增益参

数，当 𝑙 = 0时，使用公式 𝑔0 = 𝜆
4𝜋𝑟0
生成 𝑔0。当 𝑙 ≠ 0时，使用公式 𝑔𝑙 = 𝜆

4𝜋𝑟𝑙
𝑧𝑙 随

机生成 𝑔𝑙，其中 𝑧𝑙 ∈ 𝒞𝒩 (0, 1
𝜐 )用于建模散射体与用户之间的随机信道，本文在

仿真中设置 𝜐 = 5。
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图 3.5 归一化均方误差随通信距离的变化曲线

图3.5绘制了信道估计归一化均方误差随通信距离的变化。我们将所提的格点
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化信道估计算法 P-OMP、非格点信道估计算法 P-IGW与现有方法进行对比，对比
基线包含格点化远场信道估计算法WOMP [54]，非格点远场信道估计算法 IGW [71]，

以及最小二乘算法 LS [28]。此外，我们增添了 Genie-aided LS 方法作为信道估计
NMSE的性能极限，该方法提前已知了所有路径的角度和距离参数，仅需使用 LS
算法估计路径复增益。图3.5的参数如下：信噪比（Signal-to-Noise Ratio，SNR）为
10 dB，导频开销 𝑃 = 32，𝑅min从 3米逐渐增加到 120米，同时𝑅max = 𝑅min+10米。
为了清晰地表现出近场球面波传播效应对信道估计性能的影响，我们考虑理想功

率调控，使得每个用户的发射功率与 𝑅min的平方呈正比，从而消除大尺度衰落效

应对系统性能的影响。图3.5表明，随着通信距离的缩小，远场信道估计算法WOMP
和 IGW的估计精度明显降低，性能损失约有 10-15 dB。LS算法对任何信道模型
都是适用的，因而其 NMSE性能不随距离发生变化，但由于 LS算法没有利用信
道的平面波或球面波结构，其估计精度始终较低。相比之下，所提的 P-OMP算法
和 P-IGW算法优于现有的算法，在所有的通信距离下均可精确地恢复信道状态信
息。例如，当通信距离为 10米时，P-OMP算法相较WOMP算法可降低信道估计
误差约 7dB，P-IGW算法相较 IGW算法可降低信道估计误差约 11dB。此外，由
于 P-IGW算法在 P-OMP算法的基础上对角度、距离、路径复增益参数做了更高
分辨率的微调，其 NMSE性能相较 P-OMP算法约有 5dB的改善。
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图 3.6 归一化均方误差随信噪比的变化曲线：（a）近场场景；（b）远场场景

接着，图3.6绘制了归一化均方误差随信噪比的变化。在图3.6（a）中，用户以
及散射体到基站的距离在 10米与 20米之间随机生成；在图3.6（b）中，用户以及
散射体到基站的距离在 100米与 120米之间随机生成。两幅子图中，导频开销 𝑃
固定为 32，信噪比从-5 dB提升到 15 dB。对于图3.6（a）所示的近场场景，所提的
近场信道估计方法 P-OMP和 P-IGW明显优于现有的远场信道估计方法WOMP和
IGW，例如，当信噪比为 10 dB时，NMSE可降低 5-10 dB。对于图3.6（b）所示的

42



第 3章 基于极坐标域表示的近场信道估计

远场场景，所提近场信道估计方法的 NMSE性能与现有远场方法性能相当，甚至
在高信噪比时略优于远场算法。原因在于：所提的极坐标域表示矩阵也采样了位

于远场的格点，其包含了角度域表示矩阵，因而也可以实现精确的远场信道估计。

综上所述，所提出的近场信道估计算法可以准确地恢复远近场信道。
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图 3.7 归一化均方误差随导频开销的变化曲线：（a）近场场景；（b）远场场景

图3.7提供了归一化均方误差与导频开销的关系，我们固定信噪比为 10 dB。图
（a）中我们在 10米与 20米之间随机生成通信距离，图（b）中我们在 100米与 120
米之间随机生成通信距离。两幅子图中，导频开销 𝑃 从 8增加到 64，因此接收信
号 ȳ的维度 𝑃 𝑁RF从 32增加到 256。从图3.7可以观察到，当通信距离较小时，所
提的 P-OMP和 P-IGW算法可显著降低近场信道估计的导频开销。例如，为了实
现-12 dB的 NMSE性能，IGW算法所需的导频开销为 40，而所提 P-IGW算法所
需的导频开销仅为 10，导频开销降低了 75%。而当通信距离较大时，所提方法与
现有远场方法的性能相当，并且在 𝑃 > 32时略优于远场方法，这一结论与图3.6的
结果是一致的。

最后，图3.8验证了算法 P-IGW 的收敛性。在不同的仿真参数下，目标函数
‖ỹ− 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)ĝ‖2随着迭代次数的增加单调递减，与理论分析的结果一致。同时，在

10次迭代之内，算法基本能达到收敛，因此我们设置𝑁iter = 10。

3.6 本章小结

本章我们研究了超大规模阵列的近场信道估计问题。我们首先揭示了近场角

度域信道的能量扩散问题，说明了近场角度域不再稀疏。接着我们提出了近场信

道的极坐标域表示，通过对角度的均匀采样和对距离的非均匀采样挖掘近场信道

的信息。最后我们提出了 P-OMP算法和 P-IGW算法，精确地估计极坐标域稀疏信
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图 3.8 算法收敛性验证

道。仿真结果表明，所提算法在远近场传输环境下均优于现有远场信道估计方法，

可降低导频开销 75%，提升信道估计精度约 10 dB。值得注意的是，所提的极坐标
域表示方法不仅可以实现近场信道估计，也可应用于近场波束训练、近场用户定

位等。在未来，可以考虑将所提的极坐标域表示方法扩展至智能超表面辅助通信

场景 [77]。

本章研究成果撰写期刊论文一篇，发表在期刊 IEEE Transactions on Commu-
nications [55]；撰写会议论文一篇，发表于国际会议 IEEE GLOBECOM 2021上 [56]；

并与大唐移动通信设备有限公司联合申请国家发明专利一项。
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第 4章 基于近场色散的近场波束训练

随着通信频段从 Sub-6GHz（Sub-6G）向毫米波、太赫兹等高频段演进 [41]，超

大规模阵列的近场效应还会进一步导致近场波束分裂效应 [49]。近场波束分裂使得

不同频点的波束以球面波的形式聚焦到不同的物理位置上，引入了较大的阵列增

益损失。已有的工作主要研究如何使用延时可调阵列实现频率相关波束赋形 [36,49]，

致力于克服近场波束分裂效应的负面影响。与之相反，我们发现近场波束分裂效

应对通信系统的设计还有积极的影响，其为实现快速的近场波束训练提供了新的

可能。具体而言，我们首先证明了频率相关波束赋形不仅能消除近场波束分裂，还

能灵活控制波束分裂的程度，使得整个带宽上不同频点的波束覆盖指定的位置区

间，形成类似于彩虹的波束覆盖模式。利用这一特性，我们提出了基于近场色散

的波束训练方法，该方法能够以频分波束的方式，在同一个时隙内生成指向多个

位置的多波束，进而大幅提升近场波束训练的效率。仿真结果表明，所提算法能

够以极低的导频开销实现准最优的近场波束训练。

4.1 问题描述与研究目标

毫米波、太赫兹高频通信与超大规模阵列的有机融合，是未来超高速无线通

信颇具前景的方向 [78] 。这得益于两个方面：首先，超大规模阵列能够提供极高的

波束增益，补偿高频信号严重的路径损耗 [26]；另一方面，毫米波、太赫兹天线尺

寸小，易于集成，天然适配超大规模阵列 [39]。

随着通信频段从 Sub-6G向毫米波、太赫兹等高频段演进，通信带宽有望从 5G
时代的百兆赫兹量级突破至 6G时代的吉赫兹量级 [41]。在这种高频宽带通信模式

下，超大规模阵列的近场效应将进一步导致近场波束分裂效应 [49]。具体而言，为

了降低系统的成本，超大规模阵列通信常采用射频链数较少的模数混合预编码架

构，其模拟端常部署多个功耗较低的模拟移相器，从而构成相位可调阵列 [45]（又

称相控阵）。在窄带场景下，相位可调阵列可以生成对准用户位置的理想高增益波

束。然而，相位可调阵列的模拟移相器只能实现频率无关的相位调控 [79]，生成频

率无关的波束。在宽带系统中，频率无关的波束与频率相关的阵列响应矢量不匹

配，最终导致不同频点的波束以球面波的形式聚焦到不同的物理位置上。这一现

象被称为近场波束分裂 [49,57]。近场波束分裂使得整个带宽上大部分载波的信号无

法对准用户所在的位置，造成了较大的阵列增益损失。

现有的研究主要围绕大规模阵列的远场波束分裂效应。作为近场波束分裂效
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应的一种简化形式，远场波束分裂导致不同频点的波束沿着不同的方向传播 [36,80]。

已有针对远场波束分裂的工作的目标大致可以分为两类：1. 克服远场波束分裂对
波束赋形的负面影响，2. 利用远场波束分裂对波束管理的积极作用。具体而言，第
一类方案希望补偿远场波束分裂导致的阵列增益损失。文献 [36,81-83]使用由模拟延

时器组成的延时可调阵列替换相位可调阵列，利用延时器天然的频率相关调相，生

成频率相关的波束，从而将所有频点的波束对准目标用户所在方向，消除远场波

束分裂。第二类方案则指出，频率相关波束赋形不仅能够消除远场波束分裂，还

能够灵活地调节远场波束分裂的程度，控制波束在角度域的覆盖范围。受这一现

象启发，文献 [84-85]使用延时可调阵列生成频率相关的多波峰波束，在一个时隙内

同时扫描多个角度，大幅降低远场波束训练、波束追踪的导频开销。因此，可以总

结出：远场波束分裂虽然引入了较大的阵列增益损失，它仍有益于快速的远场信

道信息获取。

对于超大规模阵列近场宽带通信场景，需要考虑更为实际的近场波束分裂效

应。文献 [49]提出了相时联合聚焦方法（Phase-Delay Focusing, PDF）以消除近场波
束分裂效应。该方案将整个阵列分为多个子阵，并假设用户位于整个阵列的近场

区域以及单个子阵的远场区域，最后使用延时可调阵列补偿电磁信号在子阵之间

的群延时，从而将整个带宽的信号聚焦在用户所在的位置上，补偿近场波束分裂

效应所造成的阵列增益损失。

高效的近场宽带波束赋形需要获取精确的信道状态信息。除去我们在第3章提
出的基于极坐标域的信道估计方法，目前已有相关文献利用所提的极坐标域表示

设计近场信道信息获取方法。例如文献 [86]提出了先搜索角度，再搜索距离的近场

波束训练方法；文献 [87]利用线性调频信号设计近场宽波束，实现了近场分层波束

训练。然而，现有的近场信道信息获取方案都存在两个问题：1. 这些方案均基于
窄带假设，忽略了近场波束分裂效应对通信系统的影响；2. 已有方案需要同时估
计近场信道的角度和距离信息，波束训练开销远大于远场波束训练开销，实际系

统中无法接受。据我们所知，目前还没有方法能够在宽带系统下以较低的导频开

销获取近场信道状态信息。

为了解决上述问题，我们提出了基于近场色散的波束训练方法。我们首先观察

到，远场波束分裂效应虽然降低了阵列增益，但其有助于远场信道信息获取。受这

个观察启发，我们发现近场波束分裂也能够服务于快速的近场信道信息获取。本

章具体的贡献如下所示。

1. 首先，在相位可调阵列的架构下，我们证明了频率无关波束赋形的近场波束
分裂效应。现有工作 [49]仅通过仿真实验定性地验证了近场波束分裂效应的
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存在，而本章节则给出了详细的数学推导，定量说明了近场波束在角度维度

和距离维度的波束分裂模式。

2. 接着，在延时可调阵列的架构下，我们证明了频率相关波束赋形的可控近场
波束分裂效应。该效应表明，频率相关波束能够灵活地控制近场波束分裂的

程度。具体而言，通过设计反常的延时参数，我们能够控制整个带宽上的波

束在角度维度和距离维度上的覆盖范围。可控近场波束分裂可类比为三棱镜

引发的光的色散效应：不同波长的光在三棱镜中的折射率不同，因而在通过

三棱镜后会发散开，最终形成彩虹 [88]。在本章的讨论中，延时可调阵列的功

能就类似于三棱镜。因此，本章又将可控近场波束分裂效应称为近场色散。

3. 最后，基于近场色散效应，我们设计了快速的近场波束训练方案。所提方案
的基本思想是在一个时隙内生成指向同一个距离环上多个角度的多波峰波

束；同时，在不同的时隙，微调延时参数，从而改变多波峰波束所覆盖的距离

环。通过上述操作，所提方案能够以频分的方式搜索用户与基站的角度，以

时分的方式搜索用户到基站的距离，最终获取用户的位置信息，实现近场波

束训练。所提方法的优势是，每个时隙能够搜索多个位置格点，因此可大幅

降低近场波束训练的导频开销。仿真结果验证了所提方法的高效性。

本章的后续内容安排如下。在4.2节，我们将介绍超大规模阵列宽带的系统模
型，包含近场宽带信道模型、近场波束分裂效应以及频率相关波束赋形。在4.3节，
我们将详细地介绍证明近场色散效应。之后，我们在4.4节介绍所提的基于近场色
散的波束训练算法。4.5节给出仿真结果，验证所提算法的性能。最后，在4.6节，我
们将总结本章的内容。

4.2 系统模型

本节首先介绍宽带系统下的近场信道模型以及近场波束分裂效应，接着我们

介绍如何使用频率相关波束赋形消除近场波束分裂。

4.2.1 近场宽带信道模型

我们考虑一个宽带超大规模阵列系统，基站部署一个 𝑁𝑡 = 2𝑁 + 1天线单元
的均匀线性阵列服务一个单天线的用户，并且采用 OFDM调制，子载波数为𝑀。
记 𝐵，𝑐，𝑓𝑐，𝜆𝑐 = 𝑐

𝑓𝑐
，𝑘𝑐 = 2𝜋

𝜆𝑐
分别为系统带宽，光速，中心载波的频点，中心

载波的波长以及中心载波的波数。记第 𝑚个子载波（𝑚 ∈ {1, 2, ⋯ , 𝑀}）的频点为
𝑓𝑚 = 𝑓𝑐 + 𝐵

𝑀 (𝑚 − 1 − 𝑀−1
2 )，波长为 𝜆𝑚 = 𝑐

𝑓𝑚
，波数为 𝑘𝑚 = 2𝜋

𝜆𝑚
。基站天线的间距设

置为中心载波的半波长，即 𝑑 = 𝜆𝑐
2。

47



第 4章 基于近场色散的近场波束训练

与章节3.2相同，我们考虑如图3.2所示的 Saleh-Valenzuela多径信道模型 [74]，从

用户到基站的无线信道可以建模为：

h𝑚 = √
𝑁𝑡
𝐿 𝑔0,𝑚a𝑚(𝜃0, 𝑟0) + √

𝑁𝑡
𝐿

𝐿−1

∑
𝑙=1

𝑔𝑙,𝑚a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙), （4.1）

其中 𝐿表示路径数；𝑙表示路径编号，𝑙 = 0代表用户到基站的直射径，𝑙 > 0表示
用户经散射体到达基站的散射径；𝑟𝑙 和 𝜃𝑙 表示从用户（或散射体）到基站的距离

和角度；a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)表示频点 𝑓𝑚上的近场阵列响应矢量；𝑔𝑙,𝑚表示在第 𝑚个子载波
上路径 𝑙的复增益。我们使用自由空间传播模型建模将 𝑔0,𝑚建模为：

𝑔0,𝑚 = 𝜆𝑚
4𝜋𝑟0

, （4.2）

并且使用复高斯分布 𝒞𝒩 (0, 𝛾2)建模散射径的复路径增益 𝑔𝑙,𝑚。同时，近场阵列响

应矢量 a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)的具体形式为：

a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙) = 1
√𝑁𝑡

[𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑟(−𝑁)
𝑙 , 𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑟(−𝑁+1)

𝑙 , ⋯ , 𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑟(𝑁)
𝑙 ]

𝑇
, （4.3）

其中 𝑟(𝑛)
𝑙 表示用户（或第 𝑙个散射体）与基站第 𝑛根天线之间的距离，𝑛 ∈ {−𝑁, −𝑁+

1, ⋯ , 𝑁}。与式（2.3）类似，由于基站第 𝑛根天线的坐标为 (0, 𝑛𝑑)，我们有 𝑟(𝑛)
𝑙 =

√𝑟2
𝑙 + 𝑛2𝑑2 − 2𝑛𝑑𝑟𝑙𝜃𝑙。注意到，式（4.3）与式（2.2）的重要区别在于，a(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)基

于窄带假设，是频率无关的；而在宽带系统下，不同频点的波数 𝑘𝑚存在显著差异，

因而近场阵列响应矢量 a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)是与频率相关的。a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)的频率相关性正是近
场波束分裂的重要诱因，我们将在后文详细讨论。

由于 𝑟(𝑛)
𝑙 关于 𝑛是一个复杂的根式函数，难以直接分析近场波束分裂的性质。

针对这一问题，我们仍旧使用二阶泰勒展开将 𝑟(𝑛)
𝑙 近似为 𝑟𝑙 − 𝑛𝑑𝜃𝑙 + 𝑛2𝑑2(1−𝜃2

𝑙 )
2𝑟𝑙

。为

简化公式表达，在后续讨论中我们令 𝛼𝑙 = 1−𝜃2
𝑙

2𝑟𝑙
表示 𝛼𝑙-距离环，并使用 (𝜃𝑙, 𝛼𝑙)替

换 (𝜃𝑙, 𝑟𝑙)。具体而言，a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)的第 𝑛个元素可以表示为

[a𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)]𝑛 ≈ 1
√𝑁𝑡

𝑒−𝑗𝑘𝑚(𝑟𝑙−𝑛𝑑𝜃𝑙+𝑛2𝑑2𝛼𝑙) = 𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑟𝑙[p𝑚(𝜃𝑙, 𝛼𝑙)]𝑛, （4.4）

其中 [p𝑚(𝜃𝑙, 𝛼𝑙)]𝑛 = 1
√𝑁𝑡

𝑒𝑗𝑘𝑚(𝑛𝑑𝜃𝑙−𝑛2𝑑2𝛼𝑙)。由于（4.4）等式右边的 𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑟𝑙 与天线索引

𝑛无关，并不影响波束赋形的性能，因此我们只需讨论 [p𝑚(𝜃𝑙, 𝛼𝑙)]𝑛。

4.2.2 近场波束分裂

在毫米波、太赫兹等高频段，常使用低功耗的相位可调阵列实现频率无关的

波束赋形 [47]，将信号的能量聚焦在用户所在的位置 (𝜃0, 𝑟0)上。记 wPS为频率无关

的波束赋形矢量。wPS 通常按照中心载波的参数设计，即 wPS = p∗
𝑐 (𝜃0, 𝛼0)，其中
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𝛼0 = 1−𝜃2
0

2𝑟0
，p𝑐(𝜃0, 𝛼0)表示频点 𝑓𝑐上的近场阵列响应矢量（4.4），满足 [p𝑐(𝜃0, 𝛼0)]𝑛 =

1
√𝑁𝑡

𝑒𝑗𝑘𝑐(𝑛𝑑𝜃0−𝑛2𝑑2𝛼0)。

然而，实际无线信道频率相关的阵列响应矢量（4.4）与频率无关的波束赋形
矢量 wPS失配，导致不同频点的信号以球面波的形式聚焦到了不同的物理位置上，

引发了近场波束分裂。如下引理4.1给出了近场波束分裂的数学形式。
引理 4.1： 对于近场宽带通信场景，由频率无关的波束赋形矢量 wPS = p∗

𝑐 (𝜃0, 𝛼0)
生成的波束在频点 𝑓𝑚上的聚焦点为 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)，满足

𝜃𝑚 = 𝑘𝑐
𝑘𝑚

𝜃0 = 𝑓𝑐
𝑓𝑚

𝜃0 = 1
𝜂𝑚

𝜃0, （4.5）

𝛼𝑚 = 𝑘𝑐
𝑘𝑚

𝛼0 = 𝑓𝑐
𝑓𝑚

𝛼0 = 1
𝜂𝑚

𝛼0, （4.6）

其中 𝛼𝑚 = 1−𝜃2
𝑚

2𝑟𝑚
，𝜂𝑚 = 𝑓𝑚

𝑓𝑐
。

证明 在频点 𝑓𝑚，我们考虑任意一个物理位置 (𝜃, 𝑟)上的阵列增益。记 𝛼 = 1−𝜃2

2𝑟 ，我

们有

|w𝑇
PSp𝑚(𝜃, 𝛼)| = 1

𝑁𝑡

|
|
||

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝑑(𝑘𝑚𝜃−𝑘𝑐𝜃0)−𝑗𝑛2𝑑2(𝑘𝑚𝛼−𝑘𝑐𝛼0)
|
|
||

= 𝛺(𝑘𝑚𝜃 − 𝑘𝑐𝜃0, 𝑘𝑚𝛼 − 𝑘𝑐𝛼0), （4.7）

其中 𝛺(𝑥, 𝑦) = 1
𝑁𝑡 |∑

𝑁
𝑛=−𝑁 𝑒𝑗𝑛𝑑𝑥−𝑗𝑛2𝑑2𝑦

|。在频点 𝑓𝑚上，波束的聚焦点 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)定义
为使阵列增益最大化的位置，即

(𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = argmax
𝜃,𝑟

𝛺(𝑘𝑚𝜃 − 𝑘𝑐𝜃0, 𝑘𝑚𝛼 − 𝑘𝑐𝛼0). （4.8）

由于 𝛺(0, 0) = 1并且 𝛺(𝑥, 𝑦) ⩽ 1，显然 (𝑥, 𝑦) = (0, 0)是使 𝛺(𝑥, 𝑦)最大化的最优
解。因此我们有 𝑘𝑚𝜃𝑚 − 𝑘𝑐𝜃0 = 0，𝑘𝑚𝛼𝑚 − 𝑘𝑐𝛼0 = 0，证毕。 ∎

图 4.1 理想近场波束（左）与近场波束分裂（右）
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根据引理4.1，频点 𝑓𝑚 上的波束聚焦点为 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = (𝜃𝑚, 1−𝜃2
𝑚

2𝛼𝑚 ) =

(𝜃𝑚, 𝑟0
𝜂𝑚− 1

𝜂𝑚
𝜃2

0
1−𝜃2

0 )。如图4.1所示，不同频点的波束聚焦点随频率发生变化，仅当

𝑓𝑚 = 𝑓𝑐 时我们有 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = (𝜃0, 𝑟0)；而在 𝑓𝑚 ≠ 𝑓𝑐 时，波束的聚焦点 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)
偏离用户的物理位置 (𝜃0, 𝑟0)，这一现象被称之为近场波束分裂。注意到，近场波
束分裂与经典远场波束分裂的主要区别在于，远场波束分裂仅考虑波束的传播角

度与频率的关系，即式（4.5）；而近场波束分裂同时解释了波束聚焦点的角度和距
离随频率的变化关系，即式（4.5）-（4.6）。因此，近场波束分裂是更为普适、更
为一般化的结论。

由于非中心频点的信号无法对准目标用户，近场波束分裂将导致严重的阵列

增益损失以及传输速率损失。文献 [36]在远场环境下定量分析了波束分裂效应对系

统性能的影响，结果表明，由远场波束分裂效应造成的阵列增益损失正比于天线

数与带宽的乘积，反比于中心频率。文献 [49]在近场环境下通过仿真也得到了类似

的结论。例如，若中心频点为 30 GHz，系统带宽为 3 GHz，基站天线数为 256，经
测算超过 80%子载波将遭受超过 50%的阵列增益损失 [49]。因此，需要精心地设

计近场波束赋形方法，克服近场波束分裂效应。

4.2.3 频率相关波束赋形

为了消除近场波束分裂的负面影响，一种有效的方式是使用延时可调阵列替

换相位可调阵列，实现频率相关波束赋形，与实际信道的频率相关近场阵列响应

矢量匹配。注意到，已有大量的文献研究过远场宽带通信场景下延时器阵列的各

种应用 [36,81-83]，而本文重点讨论近场宽带通信场景。

延时可调阵列

…

射频链
基带数字
信号处理

图 4.2 延时可调阵列波束赋形

如图4.2所示，我们假定基站配置 𝑁𝑡 = 2𝑁 + 1 天线单元的频率相关波束赋
形架构，每根天线连接一个独立的延时单元。延时单元可由多种电路结构实现，

例如模拟延时线，数字延时线，模拟基带延时线，机械调控真延时线等 [79]。延
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时器阵列可调节信号到达不同天线的延时差，产生频率相关的相差，进而实现频

率相关的波束赋形。具体而言，我们使用 ̄𝜏(𝑛) 表示第 𝑛 个延时电路的延时参数
（𝑛 ∈ {−𝑁, −𝑁 + 1, ⋯ , 𝑁}），其等效的时域冲激响应为 𝛿(𝑡 − ̄𝜏(𝑛))，其中 𝛿(𝑡) 为
冲激函数。那么，在频点 𝑓𝑚 的频域响应就是 𝑒−𝑗2𝜋𝑓𝑚 ̄𝜏(𝑛)

。接着，记 w𝑚 为延时可

调阵列在频点 𝑓𝑚 生成的频率相关波束赋形矢量，w𝑚 的第 𝑛 个元素就可以表示
为 [w𝑚]𝑛 = 1

√𝑁𝑡
𝑒−𝑗2𝜋𝑓𝑚 ̄𝜏(𝑛) = 1

√𝑁𝑡
𝑒−𝑗𝑘𝑚𝑐 ̄𝜏(𝑛)

，其中 1
√𝑁𝑡
为能量归一化因子。注意到，

[w𝑚]𝑛 拥有与近场阵列响应矢量 [p𝑚(𝜃, 𝛼)]𝑛 = 1
√𝑁𝑡

𝑒𝑗𝑘𝑚(𝑛𝑑𝜃−𝑛2𝑑2𝛼) 极为相似的结构，

因此我们可以令

̄𝜏(𝑛) = 1
𝑐 (𝑛𝑑 ̄𝜃 − 𝑛2𝑑2𝛼̄), （4.9）

其中， ̄𝜃和 𝛼̄分别被定义为延时阵列的角度可调参数和距离可调参数（同时我们令
̄𝑟 = 1− ̄𝜃2

2𝛼̄ ），
̄𝜃 和 𝛼̄ 的取值决定了延时阵生成的波束的形状。综上，在频点 𝑓𝑚，我

们可以将频率相关的波束赋形矢量 w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄)的第 𝑛个元素表示为

[w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄)]𝑛 = 1
√𝑁𝑡

𝑒−𝑗𝑘𝑚(𝑛𝑑 ̄𝜃−𝑛2𝑑2𝛼̄). （4.10）

w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄)的频率相关性与wPS的频率非相关性具有本质的区别，可以利用该相

关性消除近场波束分裂效应。具体而言，在频点 𝑓𝑚，任意一个物理位置 (𝜃, 𝑟)（或
(𝜃, 𝛼) = (𝜃, 1−𝜃2

2𝑟 )）的阵列增益为

|w𝑇
𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄)p𝑚(𝜃, 𝛼)| = 1

𝑁𝑡

|
|
||

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝑑(𝑘𝑚𝜃−𝑘𝑚 ̄𝜃)−𝑗𝑛2𝑑2(𝑘𝑚𝛼−𝑘𝑚𝛼̄)
|
|
||

= 𝛺(𝑘𝑚(𝜃 − ̄𝜃), 𝑘𝑚(𝛼 − 𝛼̄)). （4.11）

显然，频点 𝑓𝑚的波束聚焦点位于 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = argmax𝜃,𝑟 𝛺(𝑘𝑚(𝜃 − ̄𝜃), 𝑘𝑚(𝛼 − 𝛼̄))。类
似于引理4.1的推导，当 𝑘𝑚(𝜃 − ̄𝜃) = 0且 𝑘𝑚(𝛼 − 𝛼̄) = 0时，𝛺(𝑘𝑚(𝜃 − ̄𝜃), 𝑘𝑚(𝛼 − 𝛼̄))
达到最大值，此时我们有 𝜃𝑚 = ̄𝜃，𝑟𝑚 = ̄𝑟，𝛼𝑚 = 𝛼̄。由于 𝜃𝑚 与 𝑟𝑚 都是与频率 𝑓𝑚

无关的，一旦基站已知了用户的位置 (𝜃0, 𝑟0)，即信道的直射径信息，我们可以将
延时阵的参数设置为 ̄𝜃 = 𝜃0，𝛼̄ = 1−𝜃2

0
2𝑟0
，进而将所有子载波上的波束聚焦在位置

(𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = (𝜃0, 𝑟0)上。因此，通过延时阵实现的频率相关波束赋形（4.10）是能够
消除近场波束分裂的。

上述讨论还反映出，获取精确的信道直射径信息 (𝜃0, 𝑟0)是实现高效的频率相
关波束赋形的前提。为了满足这一要求，在接下来的讨论中，我们将证明频率相

关波束赋形不仅可以消除近场波束分裂，还能够灵活地控制其分裂的程度。利用

这一特性，可以快速地获取信道直射径信息 (𝜃0, 𝑟0)。
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4.3 近场色散的机理

在文献 [84]中，研究人员已证明了可控远场波束分裂的机理。该机理表明频率

相关波束赋形可以控制角度维度的波束分裂的程度。利用该机制，可以仅使用一

个射频链同时生成对准多个方向的多波束，从而实现快速的远场波束训练，获取

远场信道状态信息。而本节我们将证明，延时阵不仅可以控制角度维度的波束分

裂，还能够灵活调控距离维度的波束分裂，实现可控近场波束分裂。

我们已证明，式（4.10）所示的频率相关波束赋形能够将所有频点的波束聚焦
在位置 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = ( ̄𝜃, ̄𝑟)。实际上，这一结论是有条件的。具体而言，如图3.2所示，
𝜃𝑚 对应了空间中的一个真实的物理角度 𝜗𝑚 = arcsin 𝜃𝑚。物理角度 𝜗𝑚 的取值范围

是 [−𝜋
2 , 𝜋

2 ]，因此我们有 𝜃𝑚 ∈ [−1, 1]。同理，𝑟𝑚对应了空间中的一个真实的距离，

因此一定有 𝑟𝑚 > 0，𝛼𝑚 ⩾ 0。
然而，虽然 𝜃𝑚与 𝛼𝑚受物理空间的约束有严格的取值范围限制，而参数 ̄𝜃与 𝛼̄

是延时器的可调节参数，其取值范围受电路结构的限制，而不受物理空间的约束。

在理想电路结构的假设下， ̄𝜃与 𝛼̄可取任何值。那么一个自然而然的问题就是，当
延时器的参数 ̄𝜃与 𝛼̄违反物理空间的约束，即 ̄𝜃 ∉ [−1, 1]或 𝛼̄ < 0时，频点 𝑓𝑚的

波束的聚焦点还是 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚) = ( ̄𝜃, ̄𝑟)么？我们给出如下引理4.2回答上述问题。
引理 4.2： 若 ̄𝜃 ≠ [−1, 1] 或 𝛼̄ < 0 时，基于式（4.10）所生成的频率相关波束
w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄)在频点 𝑓𝑚的波束聚焦点 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)满足：

𝜃𝑚 = ̄𝜃 + 2𝑝𝜋
𝑑𝑘𝑚

= ̄𝜃 + 2𝑝
𝜂𝑚

, （4.12）

𝛼𝑚 = 𝛼̄ + 2𝑞𝜋
𝑑2𝑘𝑚

= 𝛼̄ + 2𝑞
𝑑𝜂𝑚

, （4.13）

其中 𝑟𝑚 = 1−𝜃2
𝑚

2𝛼𝑚
，𝜂𝑚 = 𝑓𝑚

𝑓𝑐
，𝑝 ∈ ℤ是使 𝜃𝑚 ∈ [−1, 1]的整数，𝑞 ∈ ℤ是使 𝛼𝑚 > 0的

整数。

证明 证明引理4.2的关键在于函数 𝛺(𝑥, 𝑦)的周期性。函数 𝛺(𝑥, 𝑦)是关于 (𝑥, 𝑦)的
周期函数，周期为 (2𝜋

𝑑 , 2𝜋
𝑑2 )。具体而言，对任意的整数 𝑝 ∈ ℤ和 𝑞 ∈ ℤ，我们有

𝛺(𝑥 − 2𝑝𝜋
𝑑 , 𝑦 − 2𝑞𝜋

𝑑2 ) = 1
𝑁𝑡

|
|
||

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝑑(𝑥− 2𝑝𝜋
𝑑 )−𝑗𝑛2𝑑2(𝑦− 2𝑞𝜋

𝑑2 )||
||

= 1
𝑁𝑡

|
|
||

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝑑𝑥−𝑗𝑛2𝑑2𝑦𝑒𝑗2𝜋𝑛(𝑞𝑛−𝑝)
|
|
||

(𝑎)= 1
𝑁𝑡

|
|
||

𝑁

∑
𝑛=−𝑁

𝑒𝑗𝑛𝑑𝑥−𝑗𝑛2𝑑2𝑦
|
|
||

= 𝛺(𝑥, 𝑦). （4.14）

等式（a）是因为 𝑒𝑗2𝜋𝑛(𝑞𝑛−𝑝) = 1。因此函数 𝛺(𝑥, 𝑦) 的周期为 (2𝜋
𝑑 , 2𝜋

𝑑2 )。𝛺(𝑥, 𝑦) 的
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周期性表明，(𝑥, 𝑦) = (0, 0)只是使函数 𝛺(𝑥, 𝑦)最大化的一个特解。事实上，只要
(𝑥, 𝑦) = (2𝑝𝜋

𝑑 , 2𝑞𝜋
𝑑2 )，对任意 𝑝, 𝑞 ∈ ℤ，𝛺(𝑥, 𝑦)均可达到最大值 1。最后，通过求解

𝑘𝑚(𝜃𝑚 − ̄𝜃) = 2𝑝𝜋
𝑑 和 𝑘𝑚(𝛼𝑚 − 𝛼̄) = 2𝑞𝜋

𝑑 ，即可得到（4.12）和（4.13）。 ∎
引理4.2揭示了可控近场波束分裂的机理。我们称参数 ̄𝜃 ∉ [−1, 1]与 𝛼̄ < 0为

反常角度参数与反常距离参数，称参数 ̄𝜃 ∈ [−1, 1]与 𝛼̄ > 0为正常角度参数与正常
距离参数。引理4.2表明，当延时器参数 ̄𝜃与 𝛼̄被设置成违背物理约束的反常参数
时，系统会额外引入矫正项 2𝑝

𝜂𝑚
与 2𝑞

𝑑𝜂𝑚
，使得波束的聚焦点 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)满足物理约束。

由于矫正项 2𝑝
𝜂𝑚
与 2𝑞

𝑑𝜂𝑚
是与频率相关的，当 𝑝 ≠ 0或 𝑞 ≠ 0时，波束聚焦点 (𝜃𝑚, 𝑟𝑚)

也会随频率 𝑓𝑚发生变化。因此可以得到结论：即使基站部署了延时可调阵列，实

现了频率相关波束，在采用反常参数时，仍然可以引入近场波束分裂效应。接下

来，我们重点讨论延时可调阵列的近场波束分裂的性质。

首先，整数 𝑝的取值由 ̄𝜃决定。当 ̄𝜃 ∈ [−1, 1]时，𝑝取 0即可使 𝜃𝑚 = ̄𝜃 ∈ [−1, 1]，
此时角度维度的波束分裂被完全消除；而当 ̄𝜃 ∉ [−1, 1]时，𝑝需要取非 0值才能使
𝜃𝑚满足物理约束。具体而言，为使 𝜃𝑚 ∈ [−1, 1]，我们有 −1 ⩽ ̄𝜃 + 2𝑝/𝜂𝑚 ⩽ 1，即

−𝜂𝑚(1 + ̄𝜃)
2 ⩽ 𝑝 ⩽ 𝜂𝑚(1 − ̄𝜃)

2 . （4.15）

例如，若 ̄𝜃 = −1.5，𝐵 = 10 GHz，𝑓𝑐 = 100 GHz，则在子载波 𝑓𝑚 上，𝑝的取值范
围是 [0.25𝜂𝑚, 1.25𝜂𝑚]。进一步，因为 𝜂𝑚 的取值范围是 [𝑓𝑐−𝐵/2

𝑓𝑐
, 𝑓𝑐+𝐵/2

𝑓𝑐
] = [0.95, 1.0]

且 𝑝为整数，我们有 𝑝 ≡ 1。此时，𝜃𝑚 = −1.5 + 2/𝜂𝑚显然是频率相关的。

类似地，整数 𝑞的取值由 𝛼̄决定。当 𝛼̄ > 0时，𝑞取 0即可使 𝛼𝑚 = 𝛼̄ > 0，此
时距离维度的波束分裂被完全消除；而当 𝛼̄ < 0时，𝑞需要取大于 0的整数才能使
𝛼𝑚满足物理约束，此时不同子载波上的波束将聚焦在不同的距离 𝑟𝑚 = 1−𝜃2

𝑚
2𝛼𝑚
。具体

而言，为使 𝛼𝑚 ⩾ 0，我们有 𝛼̄ + 2𝑞/(𝑑𝜂𝑚) ⩾ 0，即

𝑞 ⩾ −𝑑𝜂𝑚𝛼̄
2 . （4.16）

比如，若 𝛼̄ = − 2
𝑑，我们有 𝑞 ⩾ 𝜂𝑚。相应的，对于频率低于中心载频 𝑓𝑐 的频谱范围，

我们有 𝜂𝑚 = 𝑓𝑚/𝑓𝑐 ⩽ 1，此时 𝑞 = 1即可使 𝛼𝑚 = 2
𝑑 ( 1

𝜂𝑚
− 1) > 0；对于频率高于中心

载频 𝑓𝑐的频谱范围，我们有 𝜂𝑚 = 𝑓𝑚/𝑓𝑐 > 1，此时 𝑞 = 2即可使 𝛼𝑚 = 2
𝑑 ( 2

𝜂𝑚
−1) > 0。

因此，采用反常的距离参数可以在距离维度引入波束分裂效应。

接着，我们对比频率无关波束赋形的近场波束分裂效应（引理4.1）与频率相
关波束赋形的近场波束分裂效应（引理4.2）的区别。对于频率无关波束 wPS，其

波束分裂的程度是不可控的。如引理4.1所示，wPS 在角度维度和距离维度的波束

分裂仅由用户的位置信息 𝜃0和 𝑟0决定，其分裂的程度是固定的。而对于频率相关

波束 w𝑚(𝛼̄, ̄𝜃)，根据公式（4.15）和（4.16），可以通过改变 𝛼̄和 ̄𝜃的取值，调整 𝑝
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(a) (b)

图 4.3 （a）环状近场色散；（b）辐射状近场色散

和 𝑞 的大小，进而控制近场波束分裂的程度。因此，频率相关波束的近场波束分
裂效应是可人为调控的，我们不仅能够缓解波束分裂的程度，还可以主动扩大波

束分裂的程度，实现更灵活的波束管理。可控近场波束分裂的一个类比是由三棱

镜引发的光的色散效应。不同波长的光在三棱镜中有不同的折射率，因而在通过

三棱镜后会发散开，最终形成彩虹 [88]。在本文的讨论中，延时可调阵列的功能就

类似于三棱镜。因此，本文又将可控近场波束分裂效应称为近场色散。

最后，我们给出可控近场波束分裂（近场色散）和可控远场波束分裂（远场色

散）的区别。经典的远场色散效应可视为近场色散效应的一种特例。具体而言，远

场色散效应假设通信距离非常大，即 𝛼𝑚 = 𝛼̄ ≡ 0，此时仅有角度维度的波束分裂
是可控的。与之相反，近场色散效应可自由调控角度维度和距离维度的分裂程度。

例如，可以将 ̄𝜃设置为反常角度参数，将 𝛼̄设置为正常距离参数。此时如图4.3（a）
所示，不同频点的波束将聚焦在 𝛼̄-距离环的不同角度上，形成“环状色散”。另
一方面，我们可以将 ̄𝜃 设置为正常角度参数，将 𝛼̄ 设置为反常距离参数。此时如
图4.3（b）所示，不同频点的波束将聚焦在相同的角度 ̄𝜃，以及不同距离上，形成
“辐射状色散”。

图4.4进一步说明，延时可调阵列能够控制近场波束分裂的程度。我们设置天
线数𝑁𝑡为 256，中心载频 𝑓𝑐 为 60 GHz，带宽 𝐵为 3 GHz。图4.4（a）展示了角度
维度的近场色散效应。我们设置 ̄𝜃 = −6 ∉ [−1, 1]， ̄𝑟 = 10米，𝛼̄ = 1

2 ̄𝑟。图4.4（a）
绘制了在 𝛼̄-距离环上不同子载波的阵列增益随空间角度 𝜃的变化。需要指出的是，
为了使图像更加清晰，我们只在图4.4（a）绘制了 16个子载波。可以看到，整个带
宽的波束聚焦在 𝛼̄-距离环上的不同角度，且覆盖了角度区间 [−0.2, 0.2]，这说明了
角度维度近场色散的正确性。接着，图4.4（b）展示了距离维度的近场色散效应。
我们设置 ̄𝜃 = sin 𝜋

8 ∈ [−1, 1]，𝛼̄ = − 2
𝑑 < 0。图4.4（b）绘制了在空间角度 ̄𝜃上不同

子载波的阵列增益随距离 𝑟的变化。可以看到，整个带宽的波束能够覆盖空间角
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图 4.4 （a）角度维度近场色散；（b）距离维度近场色散

度 ̄𝜃上的所有距离，验证了距离维度近场色散的正确性。
总而言之，通过精心调控近场波束分裂的程度，整个带宽的波束可以同时覆

盖多个角度和距离。我们将在下一章节利用这一特性实现快速的近场波束训练。

4.4 提出的近场色散波束训练方法

本章节首先介绍近场波束训练的概念，阐明遍历式近场波束训练的巨大导频

开销。针对这一问题，我们利用近场色散实现低开销的近场信道估计。

4.4.1 遍历式近场波束训练

在 5G系统中，波束训练是一种被广泛采用的获取 CSI的方案 [58]。近场波束

训练的概念可以从经典的远场波束训练延伸而来。远场波束训练期望获取用户的

方位 𝜃0。通过基站与用户之间的信令交互，从预先定义的远场波束码本中选取接

收信号能量最强的远场波束，进而得到用户的方位 𝜃0。类似地，近场波束训练期

望获取用户的位置 (𝜃0, 𝑟0)。通过基站与用户之间的信令交互，从预先定义的近场
波束码本中选取接收信号能量最强的近场波束，进而得到用户的位置 (𝜃0, 𝑟0)。
具体而言，我们简要介绍使用延时可调阵列实现遍历式近场波束训练的流

程①。首先定义 [𝜃min, 𝜃max] 为待扫描的角度区间，满足 −1 ⩽ 𝜃min ⩽ 𝜃max ⩽ 1。
接着，我们假设基站与用户之间的最小距离为 𝜌min，所以待扫描的距离区间为
𝑟0 ∈ [𝜌min, +∞)，或 𝛼0 = 1−𝜃2

0
2𝑟0

∈ [0, 𝛼max]，其中 𝛼max = 1
2𝜌min
。进一步，我们从

角度区间 [𝜃min, 𝜃max]和距离区间 [0, 𝛼max]中采样多个角度 { ̄𝜃𝑢}和距离 { ̄𝑟𝑢,𝑠}（或
{𝛼̄𝑠}），构造近场波束码本。由公式（3.8）和（3.10）可知，为了降低码本中相邻

① 注意到该流程同样适用于窄带场景下使用相位可调阵列实现遍历式近场波束训练。
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码字的相关性，角度维度遵循均匀采样准则，距离维度遵循非均匀采样准则，即

⎧⎪
⎨
⎪⎩

̄𝜃𝑢 = 𝜃min + 𝑢
𝑁𝑎

(𝜃max − 𝜃min)

̄𝑟𝑢,𝑠 = 1
𝑠+𝜅

𝐷2(1− ̄𝜃2
𝑛)

2𝛽2
𝛥𝜆𝑐

⇔
⎧⎪
⎨
⎪⎩

̄𝜃𝑢 = 𝜃min + 𝑢
𝑁𝑎

(𝜃max − 𝜃min)

𝛼̄𝑠 = (𝑠 + 𝜅)𝛽2
𝛥𝜆𝑐
𝐷2

（4.17）

其中 𝜅 ∈ [0, 1)是一个常数，𝑢 ∈ {0, 1, ⋯ , 𝑁𝑎 − 1}，𝑠 ∈ {0, 1, ⋯ , 𝑁𝑑 − 1}。𝑁𝑎表示

采样的角度的数量，𝑁𝑑 表示采样的距离环的数量。遍历式近场波束训练依次搜索

所有的角度 { ̄𝜃𝑢}和距离 {𝛼̄𝑠}，从而获得用户的位置信息。
记 𝑡 = 𝑠𝑁𝑎 + 𝑢，其中 𝑡 ∈ {0, 1, ⋯ , 𝑁𝑎𝑁𝑑 − 1}，𝑢 ∈ {0, 1, ⋯ , 𝑁𝑎 − 1}，𝑠 ∈

{0, 1, ⋯ , 𝑁𝑑 − 1}。在第 𝑡 个时隙，我们设置延时器的参数为 ̄𝜃[𝑡] = ̄𝜃𝑢 = 𝜃min +
𝑢

𝑁𝑎
(𝜃max − 𝜃min)，𝛼̄[𝑡] = 𝛼̄𝑠 = (𝑠 + 𝜅)𝛽2

𝛥𝜆𝑐
𝐷2 ，相应的波束赋形矢量为 w𝑚( ̄𝜃[𝑡], 𝛼̄[𝑡])。因

此，在时隙 𝑡和频点 𝑓𝑚，用户的接收信号为

𝑦𝑚,𝑡 = √𝑃𝑡h𝑇
𝑚w𝑚( ̄𝜃[𝑡], 𝛼̄[𝑡])𝑥𝑚 + 𝑛𝑚, （4.18）

其中 𝑛𝑚 ∼ 𝒞𝒩 (0, 𝜎2)为高斯噪声，𝑃𝑡表示发射功率，𝑥𝑚表示发射导频，满足 ‖𝑥𝑚‖ =
1。在 𝑇1 = 𝑁𝑎𝑁𝑑 个时隙之后，我们可以根据接收信号能量最强的码字估计用户的

位置，即

( ̂𝜃0, 𝛼̂0) = arg max
̄𝜃[𝑡],𝛼̄[𝑡]

𝑀−1

∑
𝑚=0

‖𝑦𝑚,𝑡‖2. （4.19）

最后，在数据传输环节，基站使用波束 w𝑚( ̂𝜃0, 𝛼̂0)服务目标用户，即可实现准最优
的阵列增益。

然而，上述近场波束训练方法需要遍历整个角度空间和距离空间，其导频开

销为 𝑇1 = 𝑁𝑎𝑁𝑑 ≫ 𝑁𝑎。显然，遍历式近场波束训练的导频开销要远大于远场波

束训练的导频开销，严重压缩了数据传输的时间，这在实际系统中是不可接受的。

因此，设计具有低导频开销的近场波束训练方案对超大规模阵列系统至关重要。

4.4.2 所提的近场波束训练

导致遍历式波束训练巨大导频开销的原因是基站在每个时隙只能测量一个物

理位置。幸运的是，近场色散效应阐明了频率相关波束赋形能够仅通过一条射频

链产生聚焦于多个位置的多个波束，因而可以在每个时隙同时测量多个物理位置。

受此启发，我们提出了一种基于近场色散的波束训练方法，显著降低导频开销。

具体而言，我们首先观察到，超大规模阵列在角度维度的分辨率通常远高于

其在距离维度的分辨率，因而𝑁𝑎通常远大于𝑁𝑑，波束训练的导频开销主要由𝑁𝑎

决定。为了降低导频开销，我们利用角度维度的近场色散效应（如图4.3（a）所示），
避免对最优角度的遍历搜索。也就是说，我们将 ̄𝜃 设置为反常角度参数，以频分
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的方式搜索最优角度 𝜃0；将 𝛼̄ 设置为正常距离参数，以时分的方式搜索最优距离
𝑟0。具体的算法流程见算法4.1。

算法 4.1基于近场色散的波束训练
输入: 待扫描的角度区间 [𝜃min, 𝜃max]；中心载波的角度聚焦点 𝜃𝑐；距离环的采样数 𝑁𝑑；参数

𝛽𝛥；参数 𝜅
输出: 用户位置的估计值 ( ̂𝜃0, ̂𝑟0)
1: 𝑓𝐿 = 𝑓𝑐 − 𝐵

2，𝑓𝐻 = 𝑓𝑐 + 𝐵
2

2: 反常角度参数： ̄𝜃 = 𝜃𝑐 − 2⌈max{𝑓𝐿(𝜃max − 𝜃𝑐), 𝑓𝐻 (𝜃𝑐 − 𝜃min)}/𝐵⌉
3: for 𝑡 ∈ [0, 1, ⋯ , 𝑁𝑑 − 1] do
4: 正常距离参数：𝛼̄[𝑡] = (𝑡 + 𝜅) 𝛽2

𝛥𝜆𝑐
𝐷2

5: 接收信号：𝑦𝑚,𝑡 = √𝑃𝑡h𝑇
𝑚w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])𝑥𝑚 + 𝑛𝑚

6: end for
7: (𝑚̂, ̂𝑡) = argmax𝑚,𝑡 ‖𝑓𝑚𝑦𝑚,𝑡‖2

8: ̂𝜃0 = ̄𝜃 + (𝜃𝑐 − ̄𝜃)𝑓𝑐/𝑓𝑚̂

9: 𝛼̂0 = 𝛼̄ ̂𝑡， ̂𝑟0 = 1− ̂𝜃2
0

2𝛼̂0

首先，在算法4.1的步骤 1-2，我们期望设计反常角度参数 ̄𝜃 ∉ [−1, 1]，在整个
带宽 𝐵上，生成具有频率相关聚焦角度 𝜃𝑚 = ̄𝜃𝑚 + 2𝑝𝑓𝑐

𝑓𝑚
的波束，且整个带宽上的波

束能够覆盖整个待扫描的角度范围 [𝜃min, 𝜃max]。为了实现这一目标，首先记中心频
点 𝑓𝑐 处的波束聚焦角度为 𝜃𝑐 = ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐

𝑓𝑐
= ̄𝜃 + 2𝑝，满足约束条件 −1 ⩽ 𝜃min < 𝜃𝑐 <

𝜃max ⩽ 1。因此， ̄𝜃可以表示为

̄𝜃 = 𝜃𝑐 − 2𝑝, 𝑝 ∈ ℤ. （4.20）

不失一般性，我们主要讨论 ̄𝜃 < −1的情况，此时 𝑝 = 𝜃𝑐− ̄𝜃
2 > −1− ̄𝜃

2 > 0，即 𝑝非负。
在这种情况下，𝜃𝑚 = ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐

𝑓𝑚
关于 𝑓𝑚单调递减。我们记系统的最高频点和最低频

点分别为 𝑓𝐻 = 𝑓𝑐 + 𝐵
2 和 𝑓𝐿 = 𝑓𝑐 − 𝐵

2。因此，𝜃𝑚的最小值和最大值分别为 ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐
𝑓𝐻

和 ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐
𝑓𝐿
。我们希望设计 ̄𝜃，使得 [ ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐

𝑓𝐻
, ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐

𝑓𝐿
]覆盖整个待扫描的角度区域

[𝜃min, 𝜃max]，即

𝜃min ⩾ ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐
𝑓𝐻

, （4.21）

𝜃max ⩽ ̄𝜃 + 2𝑝𝑓𝑐
𝑓𝐿

. （4.22）

联立（4.20）（4.21）（4.22），可以得到 ̄𝜃的一个可行解为

̄𝜃 = 𝜃𝑐 − 2⌈max{𝑓𝐿(𝜃max − 𝜃𝑐), 𝑓𝐻 (𝜃𝑐 − 𝜃min)}/𝐵⌉. （4.23）

其中 ⌈𝑥⌉ 表示大于等于 𝑥 的最小整数，𝑝 的取值为 𝑝 = 𝜃𝑐− ̄𝜃
2 = ⌈max{𝑓𝐿(𝜃max −

𝜃𝑐), 𝑓𝐻 (𝜃𝑐 − 𝜃min)}/𝐵⌉。
接着在第 4步，我们在不同的时隙 𝑡扫描不同的距离环 𝛼̄[𝑡] = (𝑡 + 𝜅)𝛽2

𝛥𝜆𝑐
𝐷2 。如

图4.3（a）所示，频率相关波束赋形 w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])能够以频分的方式生成多波束，覆
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盖 𝛼̄[𝑡]-距离环上的所有角度。此时，在时隙 𝑡、频点 𝑓𝑚上的接收信号可以表示为

𝑦𝑚,𝑡 = √𝑃𝑡h𝑇
𝑚w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])𝑥𝑚 + 𝑛𝑚 = 𝛽𝑔0,𝑚a𝑇

𝑚(𝜃0, 𝑟0)w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])𝑥𝑚 + 𝑧𝑚

= 𝛽𝑔0,𝑚𝑟𝑚,𝑡𝑥𝑚 + 𝑧𝑚 （4.24）

其中 𝛽 = √
𝑃𝑡𝑁𝑡

𝐿 ，𝑧𝑚 = 𝛽 ∑𝐿−1
𝑙=1 𝑔𝑙,𝑚a𝑇

𝑚(𝜃𝑙, 𝑟𝑙)w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])𝑥𝑚 + 𝑛𝑚，𝑟𝑚,𝑡 =
a𝑇

𝑚(𝜃0, 𝑟0)w𝑚( ̄𝜃, 𝛼̄[𝑡])。最优波束赋形对应于最强的阵列增益 ‖𝑟𝑚,𝑡‖2。由于高频信

号的路损较大，尤其是在太赫兹频段，信道的能量几乎被直射径完全主导，我们有

𝑧𝑚 ≈ 𝑛𝑚。因此，𝑟𝑚,𝑡的最大似然估计值可近似为

̂𝑟𝑚,𝑡 =
𝑦𝑚,𝑡

𝛽𝑔0,𝑚𝑥𝑚
. （4.25）

考虑到 ‖𝑥𝑚‖ = 1，‖𝑟𝑚,𝑡‖2 的估计值为 ‖ ̂𝑟𝑚,𝑡‖2 = ‖𝑦𝑚,𝑡‖2

‖𝛽𝑔0,𝑚‖2。带入 𝛽 和 𝑔0,𝑚 的数学模

型，我们有 ‖ ̂𝑟𝑚,𝑡‖2 = 𝐶‖𝑓𝑚𝑦𝑚,𝑡‖，其中 𝐶 是与 𝑡和 𝑓𝑚均无关的常数。接下来，在

算法的第 7步，我们计算所有𝑀 个子载波和𝑁𝑑 个时隙的阵列增益的最大值，得

到最优波束的标签：

(𝑚̂, ̂𝑡) = argmax
𝑚,𝑡

‖ ̂𝑟𝑚,𝑡‖2 = argmax
𝑚,𝑡

‖𝑓𝑚𝑦𝑚,𝑡‖2. （4.26）

最后，在算法的第 8-9步，根据近场色散的机理（引理4.2），可利用最优的波
束标签反推用户的位置：

̂𝜃0 = ̄𝜃 + (𝜃𝑐 − ̄𝜃)𝑓𝑐/𝑓𝑚̂, （4.27）

𝛼̂0 = 𝛼̄ ̂𝑡. （4.28）

在估计出用户的位置后，基站即可使用波束 w𝑚( ̂𝜃0, 𝛼̂0)服务目标用户。近场色
散波束训练的优点在于用户的角度信息是以频分波束的方式搜索得到的，其波束

训练开销仅由搜索用户距离信息的导频开销决定。

4.4.3 导频开销分析

波束训练开销指的是用于波束训练的时隙数。显然，遍历式近场波束训练的

开销为 𝑇1 = 𝑁𝑎𝑁𝑑，而近场色散波束训练的开销为 𝑇2 = 𝑁𝑑。需要指出的是，𝑁𝑑

通常是远小于𝑁𝑎的。例如，考虑基站天线数为 256，中心载波为 60 GHz，用户到
基站的最小距离为 2米。在上述参数下，𝑁𝑎的取值通常为 256，𝑁𝑑 的取值通常为

10。此时，𝑇2 = 10远小于 𝑇1 = 2560。因此，所提的近场色散波束训练方法可以显
著降低导频开销。
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4.5 仿真结果

本节给出仿真结果，验证所提近场色散波束训练方法的有效性。仿真参数如

表4.1所示。

表 4.1 仿真参数

参数 取值 参数 取值

基站天线数𝑁𝑡 256 载波频率 𝑓𝑐 60 GHz

带宽 𝐵 3 GHz 子载波数𝑀 2048

最小距离 𝜌min 3米 角度区间 [𝜃min, 𝜃max] [− sin 𝜋
3 , sin 𝜋

3 ]
𝜃𝑐 0 参数 𝜅 0

𝑁𝑎 256 𝑁𝑑 10

将 𝜃𝑐 = 0，𝜃max = sin 𝜋
3，𝜃min = − sin 𝜋

3，𝑓𝑐 = 100 GHz以及 𝐵 = 3 GHz带入
到公式（4.23），可以得到 𝑝 = 18， ̄𝜃 = −36。我们使用系统的平均可达速率 𝑅评估
波束训练的性能①。𝑅定义为：

𝑅 = 1
𝑀

𝑀

∑
𝑚=1

log2 (1 + 𝑃𝑡
𝜎2 ‖h𝑇

𝑚w𝑚‖2
) , （4.29）

其中 w𝑚 表示通过特定波束训练方法搜索得到的波束。所对比的波束训练方案包

含：经典的远场色散波束训练方案 [84] 、近场分层波束训练方案 [89] 、远场分层波

束训练方案 [60]、遍历式波束训练方案。同时，我们还考虑了用户位置 (𝜃0, 𝑟0)已知
时的理想波束赋形性能。
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图 4.5 平均可达速率随训练开销的变化曲线

首先，图4.5给出了平均可达速率随训练开销的变化。训练开销从 0 增加到

① 为了清晰地展现近场效应的影响，我们忽略大尺度衰落的影响

59



第 4章 基于近场色散的近场波束训练

𝑁𝑎𝑁𝑑 = 2560，我们将信噪比设置为 10 dB，随机生成 1000个用户位置做蒙特卡
罗（Monte Carlo）仿真，其中用户的角度分布为 𝒰 (− sin 𝜋

3 , sin 𝜋
3 )，用户的距离分

布为𝒰 (3米, 30米)。显然，远场方案的训练开销都是非常低的。远场分层波束训练
的开销仅为 22，远场色散波束训练的开销仅为 1。然而，由于远场算法忽略了用
户的距离信息 𝑟0，这些方案的最高可达速率性能较差。另一方面，近场分层波束

训练和遍历式波束训练可以实现较优的可达速率，但是这两种方案的导频开销较

高。近场分层波束训练的导频开销为 200，而遍历式波束训练方法在导频开销在不
低于 2000时才能达到收敛。相比之下，所提的近场色散波束训练方案能够以极低
的导频开销实现准最优的平均可达速率。这归因于两个因素：1）所提方案同时搜
索了近场用户的角度和距离信息，因而平均速率较高；2）近场色散效应能够避免
遍历搜索最优角度，因而导频开销较低。
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图 4.6 平均可达速率随信噪比的变化曲线

接着，我们在图4.6绘制了平均可达速率随信噪比的变化曲线。信噪比从-5 dB
增大到 15 dB。为了公平地比较算法性能，我们强制所有方法的最大导频开销为
256，其余参数与图4.5完全相同。图4.6表明，只要信噪比大于-2 dB，所提的近场
色散波束训练方案优于所有的远近场波束训练方案，其平均可达速率性能逼近理

论最优。特别的，当 SNR = 10 dB时，所提方案相较对比基线可提升传输速率约
25%。进一步，我们还观察到，在低信噪比区域，所提方案的性能与现有方案较
为相似。这是因为遍历式波束训练方法以时分的方式搜索角度，每个角度与所有

的频点均相关，基站在搜索最优角度时能够收集所有频点的能量降低噪声的干扰。

而所提方案使用频分波束的方式搜索角度，每个角度仅与单个频点相关，无法降

低噪声的干扰，因而该方案在低信噪比区域性能较差。一种可行的解决方案是使
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用多个频点的能量联合判决最优的角度，改善近场色散波束训练方法在低信噪比

环境下的性能。
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图 4.7 平均可达速率随距离的变化曲线

图4.7展示了平均可达速率随通信距离的变化。用户与基站之间的距离从 3米
逐渐增加到 60米。我们设置 SNR为 10 dB，最大导频开销为 256，用户的角度范
围为𝒰 (− sin 𝜋

6 , sin 𝜋
6 )。其余参数与图4.5完全相同。图4.7表明随着通信距离的缩小，

近场效应逐渐明显，远场波束训练方案的性能快速地恶化。对于遍历式波束训练

方法，由于我们将最大导频开销固定为 256，该方案仅可扫描远场区域的位置格点，
难以在近场环境下实现高速的数据传输。另一方面，近场分层波束训练方案在通

信距离小于 20米时存在较严重的速率损失。与之相比，所提方案能够以非常低的
导频开销搜索到准最优的用户角度和距离，因此其在远近场环境下均可实现稳定

的传输速率。

最后，我们在图4.8给出了平均可达速率随用户角度 𝜃0的变化曲线。用户的角

度 𝜃0从 − sin 𝜋
3 增加到 sin 𝜋

3，用户的距离 𝑟0从分布𝒰 (3米, 30米)中随机生成。注意
到，远场波束训练方案在空间角度较小时性能损失更为严重。这一现象可由第2章
所推导的有效瑞利距离解释：𝜃0 越小，有效瑞利距离越大，近场效应越明显，因

而远场方案速率损失越为严重。与之相比，所提的近场色散波束训练方案在所有

的空间角度上，均可实现超过 95%的理想传输速率。

4.6 本章小结

在本章节，我们提出了基于近场色散的波束训练方案。我们揭示了频率相关

波束赋形能够灵活控制近场波束分裂效应的程度，进而利用该效应实现快速的近
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图 4.8 平均可达速率随空间角度的变化曲线

场波束训练。所提方案的优势在于：1）能够灵活地控制宽带波束在角度维度和距
离维度上的覆盖范围；2）以极低的导频开销实现准最优的近场波束赋形；3）无论
是在远场还是近场传输环境均可实现稳定的增益。需要指出的是，虽然本章节以

延时可调阵列为例证明了近场色散效应，但是该证明方法易于扩展至其他频率相

关波束赋形架构，例如时相联合调控架构、全数字预编码架构、机械调控真延时

架构等。

本章相关研究成果撰写论文一篇，已经被国际期刊 IEEE Transactions on Wire-
less Communications [57]录用；并申请 PCT国际专利一项。
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第 5章 结论

5.1 论文贡献

本文紧紧围绕远场通信理论技术与近场传播环境失配这一关键科学问题，开

展超大规模阵列近场传输方法研究。本文从近场波束赋形性质未知、近场角度域

信道非稀疏和近场波束训练开销较高三个角度开展研究，首先利用菲涅尔区近似

分析了近场波束阵列增益的性质，接着提出了基于极坐标域表示的近场信道估计

和基于近场色散的近场波束训练两项关键技术，有效弥补了现有远场方法在近场

传播环境下存在的性能损失，为超大规模阵列近场通信提供了可行的解决方案。具

体贡献如下。

1. 本文率先定量分析了近场波束赋形的性质。在均匀线性阵列的框架下，给出
了近场波束阵列增益在角度维度和距离维度的解析解，进而推导了近场波束

在角度维度和距离维度的宽度，证实了近场波束赋形的角度聚焦性和距离聚

焦性。同时，我们还从阵列增益损失的角度定义并推导了有效瑞利距离，修

正瑞利距离在衡量近场通信范围时的误差。最后，我们在 2304单元的超大
规模阵列上实测了近场波束赋形的性能。

2. 针对近场角度域信道非稀疏导致远场信道估计方法不精确的问题，本文提出
了基于极坐标域表示的近场信道估计方法。区别于只挖掘信道角度信息的角

度域表示，所提的极坐标域表示能够同时挖掘信道的角度和距离信息。同时，

以最小化矩阵最大相关性为目标，本文证明了极坐标域表示的均匀角度采样

准则和非均匀距离采样准则，给出了构造极坐标域表示矩阵的方法。最后，

我们提出了 P-OMP算法和 P-IGW算法以较低的导频开销精确地估计极坐标
域近场信道。仿真结果表明，所提方法在远近场传输环境下均可实现稳定的

估计性能。

3. 针对近场波束训练导频开销较大的问题，本文利用近场波束在不同子载波的
特征，提出了基于近场色散的近场波束训练方法。在宽带系统下，我们首先

证明了频率无关波束赋形的近场波束分裂效应，即不同频点的信号以球面波

的形式聚焦到不同的物理位置。接着，我们证明了频率相关波束赋形能够灵

活控制近场波束分裂的程度，我们将这一现象称为近场色散。基于近场色散

现象，我们提出了新型的波束训练策略。所提方法的核心思想是以频分的方

式搜索用户的方位，以时分的方式搜索用户到基站的距离，进而大幅降低波

束训练的导频开销。
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5.2 未来研究工作

本文面向超大规模阵列的近场传输技术上展开探索，提出了相应的解决方案，

但仍有许多问题没有得到解决，有待更深入地研究。以下是我们总结的值得进一

步讨论的方向：

1. 在近场阵列增益理论分析中，我们从阵列增益损失的角度定义了有效瑞利距
离，修正了近场通信范围。实际上，在不同的系统性能指标下，近场通信范

围会有所区别。后续工作可以根据特定的通信场景，定义并推导特定的近场

通信范围指标。例如，我们可以关注近场范围内MIMO信道的秩的变化 [90]，

给出收发机都是超大规模阵列时的近场通信范围指标。

2. 在近场阵列增益理论分析中，我们证实了近场波束的位置聚焦性。未来，我
们可以利用该特性改善 6G网络的性能。例如，我们可以使用近场波束的位
置聚焦性，同时服务位于同一个方向、不同距离上的两个用户，实现近场空

分多址；其次，近场波束的位置聚焦性可以将更多的能量聚集在目标用户上，

一方面改善无线传能的性能，另一方面提升通信系统的安全性。

3. 在基于极坐标域表示的近场信道估计中，所提的极坐标域表示矩阵 P同时适
配远近场传播环境。然而该矩阵的规模通常较大，使得所提 P-OMP和 P-IGW
算法的复杂度较高。是否能利用无线环境的先验知识，降低近场信道估计算

法的复杂度，是一个值得研究的方向。

4. 在基于近场色散的近场波束训练中，我们以延时可调阵列为例介绍了近场色
散现象和所提的波束训练方法。在实际应用中，延时可调阵列面临着功耗成

本较高的问题。后续研究可以将所揭示的近场色散现象扩展至功耗更低的时

相二维波束赋形架构 [36]。

5. 在本文的研究中，我们假设用户要么处于近场环境，要么处于远场环境。然
而在实际应用中，无线电磁环境中存在着多个散射体，其中部分散射体位于

近场，而余下散射体则位于远场。此时，基站到用户的信道将同时包含远场

路径分量和近场路径分量。尽管本文所提的近场方法也能够处理远场路径分

量，但是其复杂度通常较高。因此，后续工作可以研究适配远近混合场通信

环境的传输方法 [91]。

6. 本文的研究将超大规模阵列部署在基站，考虑的是集中式的、发射式的阵列。
在未来 6G网络中，部署在无蜂窝网络中的分布式阵列、部署为智能超表面
的反射式阵列也是重要的候选技术 [92-93]。如何设计分布式阵列、反射式阵

列的近场传输方法，也将是一个重要的研究方向。
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附录 A 定理 2.1的证明

附录 A 定理 2.1的证明

将 𝑘 = 2𝜋
𝜆 和

̄𝜃 = 𝜃带入式（2.11）中可得

𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃) ≈
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||
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在等式（a）中，我们令 𝑚 = 𝑛
𝑁𝑡
，由于 𝑛的求和范围是 {−𝑁, −𝑁 + 1, ⋯ , 𝑁}，且

𝑁𝑡 = 2𝑁 + 1，易知 𝑚的求和范围是 {−1
2 + 1

𝑁𝑡
, −1

2 + 2
𝑁𝑡

, ⋯ , 1
2 − 1

𝑁𝑡
}，由此可得到式

（A.2）。接着，令 𝑥 = −𝑁2
𝑡 𝑑2(1− ̄𝜃2)

𝜆 (1
𝑟 − 1

̄𝑟 )，当基站天线数𝑁𝑡非常大时，可使用积分

运算替换（A.2）中的求和运算，即
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进一步，当 𝑥 > 0时，令 𝑚2𝑥 = 1
2 𝑡2，我们可以做如下积分变换：

lim
𝑁𝑡→∞
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记 𝛽 = √2𝑥/2 = √
𝑁2

𝑡 𝑑2(1− ̄𝜃2)
2𝜆 (1

̄𝑟 − 1
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0 cos 𝜋
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2 𝑡2d𝑡，则

阵列增益可表示为：

lim
𝑁𝑡→∞

𝑓(𝑟, ̄𝑟, ̄𝜃, ̄𝜃) ≈ |
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同理，当 𝑥 < 0时，阵列增益也可以表示为（A.5）的形式，此时 𝛽 = √−2𝑥/2 =

√
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附录 B 式（3.20）与（3.21）中梯度 ∇ℒ( ̂𝜽, ̂r)的计算

本附录给出 ℒ( ̂𝜽, ̂r)关于 1
̂r = [ 1

̂𝑟1
, 1

̂𝑟2
, ⋯ , 1

̂𝑟𝐿̂
]与 ̂𝜽 = [ ̂𝜃0, ̂𝜃1, ⋯ , ̂𝜃𝐿̂−1]的梯度。对

于第 𝑙个角度参数 ̂𝜃𝑙，ℒ( ̂𝜽, ̂r)的偏导可以表示为
∂ℒ( ̂𝜽, ̂r)

∂ ̂𝜃𝑙
= −ỹ𝐻 ∂𝜱̃( ̂𝜽, ̂r)𝜱̃†( ̂𝜽, ̂r)

∂ ̂𝜃𝑙
ỹ. （B.1）

为简化表达，在接下来的推导中我们省略 ( ̂𝜽, ̂r)。由于 𝜱̃† = (𝜱̃𝐻𝜱̃)−1𝜱̃𝐻，𝜱̃𝜱̃†的

偏导为

∂𝜱̃𝜱̃†

∂ ̂𝜃𝑙
= ∂𝜱̃

∂ ̂𝜃𝑙
(𝜱̃𝐻𝜱̃)

−1 𝜱̃𝐻 + 𝜱̃
∂ (𝜱̃𝐻𝜱̃)

−1

∂ ̂𝜃𝑙
𝜱̃𝐻 + 𝜱̃ (𝜱̃𝐻𝜱̃)

−1 ∂𝜱̃𝐻

∂ ̂𝜃𝑙
. （B.2）

接着，由于矩阵逆的微分满足 𝑑A−1 = −A−1(𝑑A)A−1, (𝜱̃𝐻𝜱̃)
−1
的偏导可以表示为

∂ (𝜱̃𝐻𝜱̃)
−1

∂ ̂𝜃𝑙
= − (𝜱̃𝐻𝜱̃)

−1
(

∂𝜱̃𝐻

∂ ̂𝜃𝑙
𝜱̃ + 𝜱̃𝐻 ∂𝜱̃

∂ ̂𝜃𝑙 ) (𝜱̃𝐻𝜱̃)
−1 . （B.3）

进一步，由于 𝜱̃( ̂𝜽, ̂r) = D−1AP̃( ̂𝜽, ̂r)，𝜱̃的偏导可以表示为：
∂𝜱̃
∂ ̂𝜃𝑙

= D−1A ∂P̃
∂ ̂𝜃𝑙

, （B.4）

其中 P̃的偏导为

∂P̃
∂ ̂𝜃𝑙

=
[
0, ⋯ , 0, ∂a( ̂𝜃𝑙, ̂𝑟𝑙)

∂ ̂𝜃𝑙
, 0, ⋯ , 0

]
. （B.5）

联立（B.1）-（B.5），我们可以得到目标函数 ℒ( ̂𝜽, ̂r)关于 ̂𝜃𝑙 的偏导。同样的步骤

可以用于求解 ℒ( ̂𝜽, ̂r)关于其他角度参数和距离参数的偏导。注意到，在求解关于
1
̂r 的偏导时，（B.5）需要被替换为

∂P̃
∂ 1

̂𝑟𝑙

=
⎡
⎢
⎢
⎣
0, ⋯ , 0, ∂a( ̂𝜃𝑙, ̂𝑟𝑙)

∂ 1
̂𝑟𝑙

, 0, ⋯ , 0
⎤
⎥
⎥
⎦

. （B.6）

最后，将所有求得的偏导数拼接成列向量，即可得到 ∇ 1
̂r
ℒ( ̂𝜽, ̂r)和 ∇ ̂𝜽ℒ( ̂𝜽, ̂r)。
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