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基于两分量广义加权分数傅里叶变换的大规模 MIMO 波形设计 
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摘  要：针对大规模多输入多输出（MIMO）系统下传统信号分集技术需要牺牲通信速率或频谱等通信资源的缺

陷，提出了一种基于两分量广义加权分数傅里叶变换（DCGWFRFT）的波形设计方法。该方法通过引入计算分

集的概念，以一定的计算资源为代价提升系统的分集性能，且发送端不需要已知信道状态信息。分析了基于

DCGWFRFT 的波形的计算分集原理，并根据该原理提出了一种基于 DCGWFRFT 的波形设计与变换流程，在保

持物理层安全特性的基础上提升波形的抗衰落能力。理论分析证明，在无噪声的情况下，所提出的波形设计与变

换流程能够完美恢复原始发送信号；在有噪声的情况下，所提出的波形相比于未经变换的波形的误差能量分布更

加平均。仿真结果显示，在误码率为 10−3 时，基于 DCGWFRFT 的波形相比于未经变换的波形有至少 1.7 dB 的比

特信噪比性能优势。 
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Abstract: In order to overcome the drawback of conventional diversity technologies that sacrificing valuable communi-

cation resources such as data rate or bandwidth in massive multiple input multiple output (MIMO) systems, a dou-

ble-component combined generalized weighted fractional Fourier transform (DCGWFRFT) based waveform design 

method was proposed. The concept of computational diversity was introduced, and the diversity performance was im-

proved via moderate computational resources without requiring channel state information at the transmitter. The principle 

of computational diversity of DCGWFRFT based waveform was firstly analyzed, and a DCGWFRFT based waveform 

design and transform process, which could be adopted combined with existing diversity methods, was then proposed ac-

cording to the principle. Theoretical analysis proves that the proposed waveform design and transform process can per-

fectly recover the original transmitted signal in noise-free case, and the power of error of proposed waveform is distrib-

uted more evenly than that of untransformed waveform in noisy case. Simulation results show that the performance of 

DCGWFRFT based waveform has an advantage of at least 1.7 dB in bit signal-to-noise ratio compared with untrans-

formed waveform when bit error rate is 10−3. 
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0  引言 

随着高清视频等新兴数据业务的迅速发展，

移动通信终端对无线通信传输速率的需求日益增

长。针对用户的高速率传输需求，大规模多输入

多输出（MIMO, multiple input multiple output）技

术是当前 5G 以及未来 6G 中提升系统容量的核心

技术之一[1-2]。通过在基站端配置大规模的天线阵

列，大规模 MIMO 技术能够在不使用额外频谱和发

送功率的条件下提升通信速率。大规模 MIMO 技术

发展至今已经能够与多项新兴无线通信技术相融

合，例如毫米波通信[3]、智能反射表面等[4]。 

除了提升系统的通信速率外，大规模 MIMO 系

统还能够提升系统的分集性能。然而，由于在天线

数一定时大规模 MIMO 系统的空间分集增益和复

用增益需要权衡[5-6]，因此提升空间分集性能必然要

以降低通信速率或增加天线数量为代价。除了空间

分集外，时间分集、频率分集、角度分集、空时分

集等天线分集技术同样可以应用在大规模 MIMO

系统中[7-10]，例如，MIMO 系统中经典的 Alamouti

空时编码[10]就是一种典型的空时分集编码技术。但

是，这些分集技术同样需要以降低通信速率、增加

带宽、增加天线数量为代价。因此，研究以其他维

域的廉价资源为代价提升系统的分集性能具有重

要的理论意义和应用前景。 

在传统的空时编码技术的基础上，研究者还提

出了大量新兴的预编码技术[11-20]来提升通信系统

的复用与分集增益，其提升系统性能的原理包括消

除用户间干扰（IUI, inter-user interference）、消除同

一用户在不同天线的符号间干扰（ISI, inter-symbol 

interference），以及最大化用户的信道容量[11-13]。

预编码技术可以分为线性预编码 [12]和非线性预

编码[13]，其中，线性预编码技术主要包括最大比传

输（MRT, maximum ratio transmission）[11-12]、迫零

（ZF, zero-forcing）[11,14]、最小均方误差（MMSE, 

minimum mean square error）[11-12]，以及奇异值分

解（SVD, singular value decomposition）[15]等，而

非线性预编码技术主要包括脏纸编码（DPC, 

dirty-paper coding）[14,20]、TH（Tomlinson-Harashima）[18]、

向量扰动（VP, vector perturbation）[19]、格约基辅助（LR, 

lattice reduction aided）[11]，以及几何平均值分解- 

VBLAST（GMD-VBLAST, geometric mean decompo-

sition-vertical bell laboratories layered space-time）[16-17]

等。在这些方法中，MRT 和 SVD 的目标为最大化

信道容量，ZF、MMSE 和 GMD-VBLAST 的目标为

消除 ISI，而 DPC、TH、VP 和 LR 的目标为消除 IUI。

然而，上述预编码技术均需要发送端已知信道状态

信息，这需要接收端与发送端建立反馈链路，并在

信道估计完成后由接收端将信道状态信息通过该

链路反馈至发送端，而信道估计和信道反馈过程均

会产生误差，且信道反馈的开销也非常大。因此，

本文希望提出一种不需要信道状态信息的波形设

计方法，在不需要信道反馈的情况下提升系统分集

性能。 

在物理层安全领域，加权分数傅立叶变换

（WFRFT, weighted fractional Fourier transform）技术

作为一种新型的波形设计技术由文献[21]首次提出，

并由文献[22]应用至无线通信系统。WFRFT 是经典

傅里叶变换（FT, Fourier transform）的一种扩展，其

突破了 FT 只能将信号从时域变换为频域的限制，将

FT 扩展为能够将时域（频域）信号变换为时频域混

合信号的变换技术。由于经过变换后的信号波形会出

现星座模糊、星座旋转等特性，因此该技术能够显著

提高信号的抗截获能力[23-28]。文献[23]提出了一种基

于 WFRFT 的物理层安全波形设计技术，该技术利用

类波束成形的方法在不影响正常接收方通信质量的

同时对窃听方进行屏蔽。文献[24]提出了一种基于

WFRFT 的物理层安全用户协同技术，该技术可以

在损失正常接收方通信性能的条件下在窃听方产

生一个恒定的“人工噪声”效应。在 WFRFT 的基

础上，文献 [25-27]进一步研究了一种基于多项

WFRFT（M-WFRFT, multi-weighted type fractional 

Fourier transform）和一种基于多参数 WFRFT

（ MP-WFRFT, multiple parameters weighted type 

fractional Fourier transform）的物理层安全波形设计

技术。相比于 WFRFT，M-WFRFT 和 MP-WFRFT

具有更复杂的星座图和更大的参数空间，能够使波

形具有更强的安全性。文献[28]在 WFRFT 的基础

上提出了一种广义加权分数傅里叶变换（GWFRFT, 

generalized weighted fractional Fourier transform）技

术。该技术将 WFRFT 技术进行了推广，使信号的

变换形式更加丰富。 

除了提升信号波形的安全性外，近几年的研究显

示基于 WFRFT 的波形设计技术还可以用于提升信号

的抗衰落能力[29-31]。文献[29-30]提出了一种基于两分

量广义加权分数傅里叶变换（DCGWFRFT, dou-
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ble-component combined generalized weighted fractional 

Fourier transform）的波形设计技术。该技术是

GWFRFT 的一个特殊情况，其仅保留了信号在经过

GWFRFT 后的时域分量或频域分量。文献[29-30]通过

定性分析和仿真分析证明，该波形设计技术相比于常

规的单载波波形或 OFDM 波形具有更强的抗衰落能

力。然而，上述工作对 DCGWFRFT 的研究并未深入

定量分析的层面，且所研究的通信系统也仅限于单天

线的场景。文献[31]首次提出了“计算分集”的概念，

并根据这一概念分别提出了时域两分量和频域两分量

的分集方法，但仅限于单天线场景。 

本文在保持物理层安全特性的基础上，进一步

结合大规模MIMO系统研究了基于DCGWFRFT的

抗衰落波形设计问题。针对传统分集技术需要消耗

重要通信资源的问题，提出利用计算域的资源在不

需要已知信道状态信息的情况下提升系统的分集

性能，并分析了大规模 MIMO 系统下基于

DCGWFRFT 的信号波形的计算分集原理和物理层

安全原理。相比于文献[31]，本文通过数学定理的

方式进一步分析和证明了大规模 MIMO 系统下的

计算分集可行性。根据上述计算分集原理，在发送

端和接收端分别建立了基于 DCGWFRFT 的信号正

变换和逆变换流程，且该流程可以与现有的分集技

术以及预编码技术结合使用。理论分析证明，在无

噪声的情况下，所提出的波形设计与信号变换流程

能够完美恢复原始发送符号；而在有噪声的情况

下，所提出的信号波形相比于未进行变换的信号波

形的误差能量分布更加均匀。仿真结果显示，基于

DCGWFRFT 的信号波形相比于未经变换的信号波

形具有更低的误码率（BER, bit error rate）。 

符号定义如下。本文分别采用斜体、粗体斜

体小写、粗体斜体大写分别表示单字母标量、向

量和矩阵，且 TX 、 HX 、 *X 、 1-X 和 tr{ }X 分别

表示矩阵 X 的转置、共轭转置、共轭、逆矩阵和

迹。Ｒ、 NC 和 N N×C 分别表示实数空间、维度为 N
和 M N× 的复数空间。 CN( , )x μ Σ～ 表示向量 x
服从均值为 μ、协方差矩阵为 Σ 的循环对称复高

斯分布。 x y⊙ 表示向量 x 和 y 的点乘运算。

1diag( , , )M=X X X… 表示由矩阵 1, , MX X… 组成的

块对角矩阵。 E[ ]X 表示随机矩阵 X 的期望。

Mean( )x 和 Var( )x 分别表示向量 x 所有元素的统

计平均和统计方差。 arg{ }x 表示复数 x 的相位，

且值域为 [0,2π)。 

1  系统模型 

本文研究的是大规模 MIMO 无线通信系统下

的波形设计问题，通信场景如图 1 所示，其中基站

和用户均配置 N 根天线。 

 
图 1  大规模 MIMO 无线通信场景 

假设基站在第 i 个时隙发送已调制信号
N

i ∈x C ，且满足 HE[ ]i i =x x I ，此时用户在第 i 个时

隙的接收信号可以表示为 

 s
i i i i i i

t

E

N
= + +iy H x n H x n ≜  (1) 

其中， N N
i

×∈H C 表示窄带瑞利衰落信道， N N
i

×∈H C

表示等效信道矩阵， sE 表示发送符号能量， N
i ∈n C 表

示均值为零、方差为 2
nσ 的复加性白高斯噪声。用户采

用MMSE 信号检测算法恢复原始信号，此时接收信号

iy 经过MMSE 信号检测后为 

 ( ) 1H 2 Hˆ
i i n i iσ

-
= +ix H H I H y  (2) 

且假设用户在信号检测时已知信道状态信息 iH 和噪

声功率 2
nσ 。在实际的通信过程中，信道状态信息和

噪声功率可以通过发送导频序列的方式分别进行估

计。最后将 ˆ ix 进行解调即可得到原始的发送比特流。 

对于大规模 MIMO 系统，由于其分集增益和复

用增益需要权衡，因此当数据流数较多时系统通过

空间分集所获得的分集增益有限，导致误码率性能

下降。对于这一问题，传统的空时编码方法通过在

多个时隙发送重复符号的方式提升分集性能，例如

时间分集技术或者 Alamouti 码。然而，这些方法提

升分集性能的代价是降低系统的数据速率。现有的预

编码算法通过消除 IUI 和 ISI 的方式降低误码率，但

是需要发送端已知完美的信道状态信息。针对这一缺
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陷，本文提出了一种基于 DCGWFRFT 的波形设计方

法，该方法能够在不损失传输速率的条件下，通过计

算分集的方式以一定计算复杂度的代价提升系统的通

信稳定性，且发送端不需要已知信道状态信息。 

2  算法设计 

2.1  DCGWFRFT 定义 

首先，介绍 DCGWFRFT 的概念。假设 N∈x C
是一个离散符号序列，那么 x 的 DCGWFRFT 的时

域两分量正变换为 

 0 2ω ω+ ++z x Γx≜  (3) 

频域两分量正变换为 

 1 3ω ω+ ++z Dx ΓDx≜  (4) 

其中， N N×∈D C 为维度为 N 的离散傅里叶矩阵，
N N×∈Γ Ｒ 是一个置换矩阵，定义为 

 

1 0 0

0 0 1

0 1 0

 
 
 =
 
 
 

Γ

…
…

⋮ ⋮  ⋮
…

 (5) 

系 数
0 1j j

0

e e

2

θ θ

ω+ +
= ，

0 1j j

1

e e

2

θ θ

ω+ -
= ，

0 1j j

2

e e

2

θ θ

ω+ -
= ，

0 1j j

3

e e

2

θ θ

ω+ +
= ，这里 [0,2π]iθ ∈ 为

参数， 0, ,3i = … 。经过 DGWFRFT 的正变换后，

原始信号 x 变换为由 2 个时域信号分量 0ω
+ x 和

2ω
+Γx 或 2 个频域信号分量 1ω

+Dx 和 3ω
+ΓDx 组合的

信号。类似地，符号序列 x 的 DGWFRFT 的时域两

分量逆变换为 

 0 2G ω ω- - -= +z F x x Γx≜  (6) 

频域两分量逆变换为 

 1 3G ω ω- - -= +z F x Dx ΓDx≜  (7) 

且
0 1j j

0

e e

2

θ θ

ω
- -

- +
= ，

0 1j j

1

e e

2

θ θ

ω
- -

+ -
= ，

0 1j j

2

e e

2

θ θ

ω
- -

+ -
= ，

0 1j j

3

e e

2

θ θ

ω
- -

+ +
= 。由于时域和频域两分量的波形设

计原理相同，因此本文仅分析基于时域两分量的

DCGWFRFT 的波形设计方法。对于基于频域两分

量的 DCGWFRFT 的波形设计方法直接进行类推

即可。 

2.2  DCGWFRFT 的计算分集原理 

大规模MIMO系统下的DCGWFRFT的计算分

集原理如图 2 所示。通过 DCGWFRFT 的正变换和

逆变换，可以使波形获得额外的计算分集增益。根

据式(3)，第二个时域信号分量 2ω
+Γx 是对信号 x 进

行首项不变，其余项倒序排列后再乘以加权系数的

操作，因此该信号分量与第一个时域信号分量 0ω
+ x

求和后能够将除了第 1 个和第 1
2

N
+ 个符号以外的

其他符号的能量分配在 2 个不同的时隙上。 

 
图 2  大规模 MIMO 系统下的 DCGWFRFT 的计算分集原理 

原始符号序列如图 2(a)所示。假设 z 的第 i 个

符号和第 N+2 个符号在经过信道时遭遇了深衰落，

此时如果没有经过变换，那么这 2 个符号将因为信

噪比过低无法达到接收机的灵敏度要求，导致无法

正确解调。DCGWFRFT 符号序列如图 2(b)所示。

对于 DCGWFRFT 符号序列，由于经过正变换后

x 的第 i 个符号的能量被分配到了 z 的第 i 个和

第 2N−i+2 个符号上，因此即使 z 的第 i 个符号遭遇

了深衰落，在经过逆变换后 x 的第 i 个符号也可以
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由“备份”在 z 的第 2N−i+2 个符号中的部分进行补

偿，实现“计算域”分集。第 N+2 个符号同理。虽

然经过逆变换后， x 的第 N 和第 2N−i+2 个符号也

受到了衰落的影响，但是由于正常信号经过轻微衰

落很可能仍然满足接收机灵敏度要求，因此对衰落

严重的符号进行补偿的收益是更高的。另外对于大

规模 MIMO 系统，由于同侧不同天线的接收信号经

历的衰落在天线间距足够大时是相互独立的，不同

天线在同一时刻的信号很难同时出现深衰落。这一

特性保证了计算分集的可行性。 

2.3  DCGWFRFT 的物理层安全原理 

除了抗衰落能力外，基于 DCGWFRFT 的波形

还能提升信号传输的物理层安全性。DCGWFRFT

的物理层安全性来自 GWFRFT 对信号产生的星座

旋转、星座裂变和星座模糊效果。具体来说，信号

x 经过 GWFRFT 的正变换后的信号为 

 0 1 2 3ω ω ω ω+ + + += + + +z x Dx Γx ΓDx  (8) 

如果合理设置正变换系数，那么其时域 2 个信

号分量可以将原始信号的星座点位置旋转和裂变，

而其频域 2 个信号分量可以将原始信号的星座点模

糊为接近复高斯分布的类噪声信号。因此，对于基

于 DCGWFRFT 的波形，如果保留了时域的 2 个信

号分量，那么该波形将具有星座旋转和裂变的效

果；而如果保留了频域的 2 个信号分量，那么该波

形将具有星座模糊的效果。 

下面通过示例展示 QPSK调制方式下保留时域

2 个信号分量的 DCGWFRFT 波形的星座旋转和裂

变效果，如图 3 和图 4 所示。假设原始信号

T[1, j, 1, j]= - -x ，参数设为 0 πθ = ， 1

3π

2
θ = ，此时

正变换系数为 0

1 j

2
ω+ - -
= ， 2

1 j

2
ω+ - +
= ， x 经过正

变换后的信号为 

 T
0 2 [ 1,1,1, 1]ω ω+ += + = - -z x Γx  (9) 

可以看到，经过 DCGWFRFT 后，原始的 4 个

发送符号的星座点位置分别向顺时针方向旋转了

π、
π

2

-
、π和

π

2

-
，实现了对信号的伪装。上述的

结果只是 T[1, j, 1, j]= - -x 的情况，如果测试所有信

号的排列组合，那么经过变换后信号的星座点集合

将 从 初 始 的 {1, j, 1, j}- - 变 换 为

{1, j, 1, j,1 j, 1 j,1 j, 1 j,0}- - + - + - - - 。此时信号星座

点同时呈现裂变效果。如果该信号被窃听方截获，

那么其根据接收信号的星座点位置很可能无法判

定发送方的调制方式，导致错误解调。即使窃听方

已知发送方的调制方式，由于星座点位置被旋转和

裂变，因此解调后的误码率也极高。 

 
图 3  DCGWFRFT 波形的星座旋转效果 

 
图 4  DCGWFRFT 波形的星座裂变效果 

2.4  基于 DCGWFRFT 的波形设计 

利用 DCGWFRFT 的特点，可以对一段时间内

的发送信号波形进行 DCGWFRFT 的正变换，使之

具有计算分集能力。将变换后的波形经过信道发送

至接收端，再由接收端对这一段时间内接收到的波

形进行逆变换，从而恢复原始发送符号。具体来说，
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假设发送端发送已调制符号序列 MN∈s C ，其中 M

表示每个变换周期的总时隙个数。首先对该符号序

列进行 DCGWFRFT 的正变换，得到波形为 

 0 2G ω ω+ + += = +x F s s Γs  (10) 

将序列 x 平均分为 M 个部分，并通过 M 个时

隙分别发送到接收端，即 

 
TT T

1 , , M =  x x x…  (11) 

其中， N
i ∈x C 表示第 i 个时隙的发送符号序列，

1, ,i M= … 。接收端在第 i 个时隙的接收信号为 

 i i i= +iy H x n  (12) 

经过 MMSE 信号检测器后的输出信号为 

 ( ) 1H 2 Hˆ
i i n i iσ

-
= +ix H H I H y  (13) 

将所有M 个时隙的输出信号进行组合，得到完整

输出信号 T T
1

ˆ ˆ ˆ, , M =  x x x… 。对 x̂ 进行DCGWFRFT 的

逆变换，即可得到估计的原始发送信号为 

 0 2
ˆ ˆ ˆ ˆ

G ω ω- - -= = +s F x x Γx  (14) 

最后，将估计的发送信号进行解调即得到接收

比特流。基于 DCGWFRFT 的波形设计与变换流程

如图 5 所示。注意到不同于接收端能够直接解调每

个时隙输出信号的常规波形，基于 DCGWFRFT 的

波形需要接收端将 M 个时隙的输出信号收集后再

统一进行逆变换和解调。 

 
图 5  基于 DCGWFRFT 的波形设计与变换流程 

3  理论分析 

本节将通过数学定理的方式为所提出的基于

DCGWFRFT 的波形设计方法的性能和安全性提供

理论保证。首先证明，基于 DCGWFRFT 的波形设

计方法在无噪声的条件下能够完美恢复原始发送

符号。 

定理 1  假设无噪声时接收信号 G
+=y HF s ，发

送信号 MN∈s C ，信道 1diag( , , )M=H H H… 是一个

块对角矩阵，这里 N N
i

×∈H C 为第 i 个时隙的信道矩

阵， 1, ,i M= … ；DCGWFRFT 的正变换矩阵为

0 2G ω ω+ + += +F I Γ 。如果经过均衡和逆变换后的信号

为 ˆ
G
-=s F Gy ，其中，DCGWFRFT 的逆变换矩阵为

0 2G ω ω- - -= +F I Γ ， 信 道 均 衡 矩 阵

1diag( , , )M=G G G… 是一个块对角矩阵，这里
H 1 H( )i i i i

-=G H H H 为第 i 个时隙的信道均衡矩阵，

1, ,i M= … ，那么最终得到的估计符号与原始符号

完全相同，即 ˆ =s s 。 

证明  如附录 1 所示。 

定理 1 证明了在无噪声的情况下，任意信号经

过所提出的基于 DCGWFRFT 的波形设计与变换流

程后均可以正确恢复为原始信号。而在有噪声的情

况下，定理 2 将从数学期望的角度证明相比于原始

信号，基于 DCGWFRFT 的信号的误差项的功率虽

然统计平均值保持不变，但具有更小的统计方差，

即误差能量的分布更加均匀。 

定理 2  假设常规波形和 DCGWFRFT 波形的

接收信号分别为 

 1̂ ( )= +s W Hs n  (15) 

 ( )2
ˆ

G G
- += +s F W HF s n  (16) 

其中， CN( , )s I～ 0 ， H 、 G
+F 和 G

-F 分别为信道矩

阵、DCGWFRFT 的正变换矩阵和逆变换矩阵，
2CN( , )nσn I～ 0 为复加性白高斯噪声，且与 s 相互

独立，信道均衡矩阵 MN MN×∈W C 是块对角矩阵，表

示为 

 1diag( , , )M=W W W…  (17) 

其中， ( ) 1H 2 H
i i i n iσ

-
= +W H H I H 为第 i 个时隙的信

道均衡矩阵， 1, ,i M= … 。定义 

 *
1 1 1

ˆ ˆ( ) ( )= - -ε s s s s⊙  (18) 

 *
2 2 2

ˆ ˆ( ) ( )= - -ε s s s s⊙  (19) 
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如果M 为偶数，那么相比于原始信号波形，基

于 DCGWFRFT 的信号波形的误差项的功率虽然统

计平均值保持不变，但具有更小的统计方差，即误

差能量的分布更加均匀，即 

 1 2E[Mean( )] E[Mean( )]=ε ε  (20) 

且 

 1 2E[Var( )] E[Var( )]＞ε ε  (21) 

证明  如附录 2 所示。 

从定理 2 可以看到，对于经过 DCGWFRFT 的

信号波形，其误差项的功率 2ε 虽然统计平均值与原

始信号波形序列的误差项的功率 1ε 的统计平均值

相同，但是其统计方差小于原始符号序列的误差项

的功率 1ε 的统计方差。由于统计方差表征了一个序

列偏离其统计平均值的大小，因此 2ε 的分布相比于

1ε 的分布更加靠近统计平均值，即分布更均匀。综

上所述，定理 2 从理论上证明了 2.2 节中提出的计

算分集的可行性，也间接证明了 DCGWFRFT 波形

相比于原始波形在分集性能上的优越性。另外，定

理 2 中“M 为偶数”这个条件是一个充分非必要条

件。事实上即使 M 为奇数，式(20)和式(21)也可能

成立。不过由于当M 为奇数时条件太过烦琐，因此

在定理 2 中将条件简化为“M 为偶数”。 

定理 1 和定理 2 给出了基于 DCGWFRFT 的波

形在性能方面的理论保证，而定理 3 将给出所提出

的波形在物理层安全性方面的理论保证。具体来

说，定理 3 将证明 PSK 调制方式的信号在经过

DCGWFRFT 的正变换后，每个符号的星座点位置

相比于原始的星座点位置将产生相位上的旋转效

果，且不同符号的旋转角度不一定相同。 

定理3   假设 N∈x C 是一个PSK调制符号序列，

0 2ω ω+ += +z x Γx 是经过DCGWFRFT的正变换的符号

序列，其中 Γ 、 0ω
+和 2ω

+的定义分别由式(3)和式(7)

给出。如果变换系数 0ω
+和 2ω

+的参数 0θ 和 1θ 满足 

 
{ }0

2 π
j

0

1 0

arg 1 j | (1 j)e 2 π

π

2

m

M kθ

θ θ

≠ - + + - +

- =
 

(22)
 

或者 

 
{ }0

2 π
j

0

1 0

arg 1 j (1 j)e 2 π

π

2

m

M kθ

θ θ

≠ - - + + +

- = -
 

(23)

 

其中， 00, 1m M= -… , k 为整数， 0M 为调制阶数，

例如，对于 QPSK 调制有 0 4M = ，那么有 

 arg{ } arg{ }i iz x≠  (24) 

即经过 DCGWFRFT 的正变换后，每个符号星座点

的相位均与原始符号星座点的相位不同。 

证明  如附录 3 所示。 

从定理 3 中可以看到，DCGWFRFT 的正变换

可以对发送符号的星座点进行旋转操作，使其相位

产生变化，从而实现信号的伪装效果。定理 3 中限

定 1 0

π

2
θ θ- = ± 是因为在这 2 种情况下该波形能够

达到最优的误码率性能，这一结论可以由后续的仿

真结果证实。需要指出的是，如果不限定

1 0

π

2
θ θ- = ± 同样可以实现星座点旋转，但是误码率

性能会下降，且参数 0θ 的限制条件更烦琐，因此不

再讨论。另外，定理 3 虽然仅证明了 PSK 调制方式

下的星座旋转效果，但是现有结果表明对于其他调

制方式利用 GWFRFT 及其扩展变换技术同样可以

实现星座旋转效果[26]。为了具体地展示参数 0θ 的取

值空间，下面给出 QPSK 调制方式下的 0θ 取值范

围，如表 1 所示。 

表 1 QPSK 调制方式下 θ0 的取值范围 

1 0θ θ-  0θ  

π

2
 0 2 πkθ ≠ ， 0

π
2 π

2
kθ ≠ - + ， 0

π
2 π

4
kθ ≠ - +  

π

2
-  0 2 πkθ ≠ ， 0

π
2 π

2
kθ ≠ + ， 0

π
2 π

4
kθ ≠ +  

 

4  仿真分析 

4.1  算法性能分析 

下面给出本文所提出的基于 DCGWFRFT 的

波形设计方法的仿真分析。仿真场景假设为基站

到单用户的大规模 MIMO 下行通信场景，如图 6

所示。仿真中均假设天线数 16N = 根。信道矩阵

iH 根据瑞利信道模型产生，即 iH 的各项相互独

立且均服从均值为 0、方差为 1 的复高斯分布。

假设信道 iH 每隔 500 个时隙更新一次，共发送

5 000M = 个时隙。对于本文提出的波形设计方

法，除了图 14 之外，其他仿真中均设置参数

0 πθ = ， 1

3π

2
θ = 。 
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图 6  基站到单用户的大规模 MIMO 下行通信场景 

图 7 通过蒙特卡罗模拟的方式给出了不同波形

的误差项功率统计方差的期望与比特信噪比 b

0

E

N
的

关系，调制方式为 QPSK。从图 7 中可以看到，基

于 DCGWFRFT 的波形的误差项功率在比特信噪比

相同时具有更小的统计方差，即误差项功率的分布

更均匀。该结果从仿真的角度证明了本文提出的定

理 2 的正确性，即从仿真上证明了 2.2 节中提出的

计算分集的可行性。 

 

图 7  不同波形的误差项功率统计方差与 b

0

E

N
的关系 

为了验证本文提出的波形设计方法（记为

“DCGWFRFT 波形”）的性能，首先将其与未经变

换的单载波波形（记为“原始波形”）、OFDM 波形，

以及基于 MP-WFRFT 技术的混合载波波形[26]、

MP-WFRFT 波形 [27]进行对比。需要指出的是，

OFDM 波形和 MP-WFRFT 波形需要在频域使用额

外的频谱资源，本文所提出的时域两分量波形只需

要使用单载波系统进行通信。如果将本文提出的波

形应用在多载波系统中，还可以使用频域两分量的

DCGWFRFT 波形进行抗衰落。 

图 8～图 10 分别给出了 BPSK、QPSK 和 8PSK

这 3 种调制方式下不同波形的误码率比特信噪比的

关系。从图 8～图 10 中可以看到，相比于原始波

形或者 OFDM 波形，当调制方式为 BPSK 时，

DCGWFRFT波形在误码率达到 10−3时所需的比特

信噪比能够降低 1.7 dB；当调制方式为 QPSK 时，

DCGWFRFT波形在误码率达到 10−3时所需的比特

信噪比能够降低 2.9 dB；当调制方式为 8PSK 时，

DCGWFRFT波形在误码率达到 10−3时所需的比特

信噪比能够降低 3.1 dB。这一提升是由于本文提

出的信号变换方式在传输时将符号能量分散在了

2 个不同的时隙和天线上，通过这种“备份”的方

式减缓信道衰落对接收信噪比的影响，从而降低误

码率。该结果也证实了本文所提出的计算分集的可

行性。而相比于 MP-WFRFT 波形，DCGWFRFT

波形在误码率达到 10−3 时所需的比特信噪比也可

以降低至少 0.7 dB。该结果表明，DCGWFRFT 波

形可以在不损失数据速率的条件下提升系统的分

集性能。 

 

图 8  不同波形的误码率与 b

0

E

N
关系（BPSK 调制） 

除了传统的分集编码技术外，近年来提出的预

编码技术也能够降低误码率或提升信道容量。为了

充分展示本文提出的波形设计方法的性能，本文将

DCGWFRFT波形与提升信道容量的SVD线性预编

码[15]和基于 GMD-VBLAST 非线性预编码[17]进行

了仿真对比。由于本文所提出的 DCGWFRFT 波形

是一种普适性的方法，可以与上述 2 种预编码方法

结合，因此还给出了与上述 2 种方法结合后的波形

设计仿真性能（分别记为“SVD+DCGWFRFT”和

“GMD-VBLAST+DCGWFRFT”）。 
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图 9  不同波形的误码率与 b

0

E

N
的关系（QPSK 调制） 

 

图 10  不同波形的误码率与 b

0

E

N
的关系（8PSK 调制） 

图 11 和图 12 分别展示了 BPSK 和 QPSK 调

制方式下不同方法的误码率与 b

0

E

N
的关系。可以看

到 SVD 预编码方法会显著增加通信的误码率，这

是因为该方法为了最大化频谱效率在发送端进行

了功率分配，导致部分数据流的误码率恶化。但

是如果与本文所提出的 DCGWFRFT 波形设计方

法相结合，那么可以在不损失通信速率的前提下

降低误码率。GMD-VBLAST 非线性预编码方法的

误码率性能最好。而本文提出的 DCGWFRFT 波

形与 GMD-VBLAST 预编码方法结合后虽然误码

率 性 能 优 于 其 他 方 法 ， 但 是 与 单 独 使 用

GMD-VBLAST 的性能存在一定差距。这是因为本

文提出的波形设计方法在经过波形变换后会对信

号星座点产生“星座裂变”效果，即变换后的波

形星座点个数会增加，如图 4 所示。由于信号的

平均功率在经过变换后并未改变，因此星座点个

数的增加将导致不同星座点之间的平均欧氏距离

减小，导致非线性信号检测过程出现误差传播现

象，从而降低误码率。 

 

图 11  不同方法的误码率与 b

0

E

N
的关系（BPSK 调制） 

 

图 12  不同方法的误码率与 b

0

E

N
的关系（QPSK 调制） 

毫米波/太赫兹通信技术是当前 5G 及未来 6G

中的关键技术之一[3]。为了说明本文提出的波形设

计方法的先进性，将其与毫米波大规模 MIMO 联合

预编码/合并预编码设计（JHPC）方法[32]和模拟预

编码设计（Analog）方法[33]进行对比。另外，由于

本文提出的波形设计方法可以与这 2 种方法组合使

用，将组合后的方法分别记为 JHPC+DCGWFRFT

和 Analog+DCGWFRFT，因此同样给出了这 2 种方

法与本文方法结合后的性能。 
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图 13 展示了 QPSK 调制方式下不同方法的误

码率与 b

0

E

N
的关系。从图 13 可以看到，对于毫米波

大规模 MIMO 通信系统，如果不使用信道状态信息

进行预编码，那么误码率性能非常差，即使引入了

计算分集也没有得到很好的改善。而在使用信道状

态信息后，JHPC 方法虽然能够大幅降低误码率，

但是如果与本文的 DCGWFRFT 波形设计方法相结

合，那么可以在不损失通信速率的前提下进一步降

低误码率，且当误码率为 10−3 时所需的 b

0

E

N
降低了

约 2 dB。同样，Analog+DCGWFRFT 方法在 b

0

E

N
超

过 16 dB 后也能够在不损失通信速率的前提下获得

更低的误码率。 

 

图 13  不同方法的误码率与 b

0

E

N
的关系（QPSK 调制） 

为了验证不同参数设置对误码率的影响，图 14

给出了 QPSK 调制方式下不同波形的误码率与变

换参数差值 1 0α θ θ= - 的关系曲线，其中比特信噪

比为 10 dB。注意到由于参数 0θ 和 1θ 均以 2π为周

期，因此图 14 中只给出了一个周期内的性能曲线。

从图 14 中可以看到，当
π

2
α = 或

3π

2
α = 时，

DCGWFRFT 波形性能达到最优；而当 0α = 或

πα = 时，DCGWFRFT 波形性能与原始波形性能

相同。事实上，当 0α = 或 πα = 时，DCGWFRFT

波形将退化为原始波形或原始波形的时间反转。

图 14 的仿真结果表明，
π

2
α = 或

3π

2
α = 是最佳的

参数设置。 

 
图 14  不同波形的误码率与变换参数差值的关系曲线（QPSK 调制） 

4.2  计算复杂度分析 

下面分别从理论分析和仿真测试角度对不同方

法的计算复杂度进行对比。原始波形方法只需要在

接收端进行 MMSE 信号检测，而 MMSE 信号检测

的计算复杂度为 3( )O N ，其中 N 为接收端天线数，

因此每次信号处理的计算复杂度为 3( )O N ，发送整

个符号序列 M N×∈s C 的计算复杂度为 3( )O MN 。 

DCGWFRFT 波形方法首先在发送端对长度为

MN 的信号进行倒序排列并与原始信号加权求和，

复杂度为 ( )O MN 。将序列平均分为 M 个部分，并通

过M个时隙发送到接收端后分别进行MMSE信号检

测，每次计算复杂度为 3( )O N ，M 个部分的复杂度

为 3( )O MN 。最后对信号进行逆变换，同样对长度

为 MN 的信号进行倒序排列并与原始信号加权求

和，复杂度为 ( )O MN ，因此总计算复杂度为
3( 2 )O MN MN+ 。注意到当天线数 N 较多时，2MN

相比于 3MN 对计算复杂度的影响几乎可以忽略，因

此该方法与原始波形的计算复杂度几乎相同。 

SVD预编码方法首先需要对信道矩阵进行SVD

分解，之后在接收端进行MMSE 信号检测。因此总计

算复杂度为 3(2 )O MN 。类似地，可以得到 SVD+ 

DCGWFRFT 方法计算复杂度为 3(2 2 )O MN MN+ 。

同样由于 2MN 相比于 32MN 对计算复杂度的影响几

乎可以忽略，因此该方法与 SVD 预编码方法的计算

复杂度几乎相同。 

GMD-VBLAST 方法首先需要对信道矩阵进行

SVD 分解，再对信道矩阵进行 GMD 分解，最后接

收端对信号进行 VBLAST 检测，总计算复杂度为
3 2

1(2 ( 2) )O MN K MN+ + ，其中 1K 表示原始信号的

星座点个数，例如对于 QPSK 调制有 1 4K = 。 
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GMD-VBLAST+DCGWFRFT 方法的计算复杂

度为 3 2
2(2 ( 2) 2 )O MN K MN MN+ + + ，其中 2K 表示

变换后的信号星座点个数，例如对于 QPSK 调制，

经过变换后由于出现“星座裂变”现象，因此有

2 9K = ，如图 4 所示。此时由于 2
2K N 对整体的计

算复杂度影响不可忽略，因此该方法的计算复杂度

高于 GMD-VBLAST 方法。不同方法的计算复杂度

列表如表 2 所示。 

表 2 不同方法的计算复杂度 

方法 计算复杂度 

原始波形 3( )O MN  

DCGWFRFT 波形 3( 2 )O MN MN+  

SVD 3(2 )O MN  

SVD+DCGWFRFT 3(2 2 )O MN MN+  

GMD-VBLAST 3 2
1(2 ( 2) )O MN K MN+ +  

GMD-VBLAST+DCGWFRFT 3 2
2(2 ( 2) 2 )O MN K MN MN+ + +  

 
下面从仿真角度测试不同方法的计算复杂

度。不同方法的平均运行时间如图 15 所示，调

制方式为 QPSK，天线数 16N = ，每个变换周期

包含 100M = 个时隙。可以看到，不同方法的实

际运行时间与理论分析的结果非常吻合，即本文

提出的波形设计方法相比于原始波形在计算复

杂度方面增加很低，与 SVD 结合时相比于原始

的 SVD 同样几乎不增加计算复杂度，只有在与

GMD-VBLAST 结合时由于需要使用非线性信号

检测，导致计算复杂度有一定增加，但仍然在同

一个数量级。 

 
图 15  不同方法的平均运行时间 

5  结束语 

本文研究了大规模 MIMO 系统下的抗衰落波形

设计问题。针对传统抗衰落波形需要牺牲速率或频谱

等重要通信资源的缺陷，提出利用计算域的资源提升

系统的分集性能，并设计了一种基于 DCGWFRFT 的

波形以及信号变换流程，在保持物理层安全特性的基

础上提升波形的抗衰落能力，且发送端不需要信道

状态信息。理论分析表明，在无噪声的情况下，所

提出的波形变换流程能够完美恢复原始发送符号；

而在有噪声的情况下，所提出的波形相比于未进行

变换的波形的误差能量分布更加平均。仿真结果显

示，在误码率均达到 10−3时，基于 DCGWFRFT 的

信号波形所需的比特信噪比相比于未经变换的信号

波形所需的比特信噪比具有至少 1.7 dB 的性能优势。 

附录 1  定理 1 证明 

根据定义可得 

 ˆ G G
- +=s F GHF s  (25) 

下面证明 G G
- + =F GHF I 。因为 

 ( ) 1H H
i i i i i i

-
= =G H H H H H I ， 1, ,i M= …  (26) 

于是 

 ( ) ( )0 0 2 2 0 2 2 0G G ω ω ω ω ω ω ω ω- + - + - + - + - += + + +F GHF I Γ  (27) 

根据定义得到 

 0 0 2 2   1ω ω ω ω- + - ++ =  (28) 

 0 2 2 0   0ω ω ω ω- + - ++ =  (29) 

因此 G G
- + =F GHF I 。 

证毕。 

附录 2  定理 2 证明 

定义 

 ( )1diag , , M=A A A…  (30) 

其中， i i i= -A W H I 。假设 iH 的奇异值分解表达式为 

 H
i i i i=H U DV  (31) 

其中， ,1 ,diag( , )i i i Nd d=D … 表示对角元分别为 ,1 ,, ,i i Nd d…

的 对 角 矩 阵 ， ,i nd ∈Ｒ ， 1, ,n N= … ， N N
i

×∈U C 和

N N
i

×∈V C 均为酉矩阵。此时 

 ( ) 12 2 2 H
i i i n i iσ

-
= + -A V D I D V I  (32) 
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定义 

 1 1̂= -r s s , 2 2ˆ= -r s s  (33) 

注意到 - =WH I A，于是 

 1 =r As + Wn , 2 G G G
- + -=r F AF s + F Wn  (34) 

首先证明 

 1 2E[Mean( )] E[Mean( )]=ε ε  (35) 

因为 

2

1 1 2 2
,1 1 1

1 1
E[Mean( )] E ( )

MN M N
n

i n ni i n

i
MN MN d

σε
σ= = =

 
 = =

+  
∑ ∑∑ε  

  (36) 

且 

2

2 2 2 2
,1 1 1

1 1
E[Mean( )] E ( )

MN M N
n

i n ni i n

i
MN MN d

σε
σ= = =

 
 = =

+  
∑ ∑∑ε  

  (37) 

因此 

 1 2E[Mean( )] E[Mean( )]=ε ε  (38) 

其次证明 

 1 2E[Var( )] E[Var( )]ε ε≥  (39) 

因为 

H H H H
1 , 1 1 , 1 1 1 1 1

1
1

1
E

E[Var( )]
1

MN

i i i i
i

E
MN

MN
=

   -   
=

-

∑ r J r r J r r r r r
ε  

  (40) 

且 

 

2

H H H H
2 , 2 2 , 2 2 2 2 2

1

E[Var( )]

1
E E

1

MN

i i i i
i

MN

MN
=

=

   -   

-

∑
ε

r J r r J r r r r r  (41) 

其中， ,m nJ 表示第 m 行第 n 列的项为 1，其余项均为 0 的

矩阵。定义 

 H 2 H
1 nσ= +Φ AA WW , H

2 1( )G G
- -=Φ F Φ F  (42) 

注意到 

 1 1CN( , )r Φ0～ , 2 2CN( , )r Φ0～  (43) 

因此 

 

( )

H H H H
1 , 1 1 , 1 1 1 1 1

1

2 2 2
1 1 1

1

1
E E

1
3 ( , ) 2tr{ } tr { }

MN

i i i i
i

MN

i

MN

i i
MN

Φ

=

=

   - =   

- +

∑

∑

r J r r J r r r r r

Φ Φ

 

(44)

 

且 

 

( )

H H H H
2 , 2 2 , 2 2 2 2 2

1

2 2 2
2 1 1

1

1
E E

1
3 ( , ) 2tr{ } tr { }

MN

i i i i
i

MN

i

MN

i i
MN

Φ

=

=

   - =   

- +

∑

∑

r J r r J r r r r r

Φ Φ

 

(45)

 

由于 

( ) ( )H
2 1 0 2 1 0 2

2 2

0 1 0 2 1 2 0 1 2 1

( )G G ω ω ω ω

ω ω ω ω ω ω

- - - - + +

+ - + - + +

= = =

+ +

Φ F Φ F I + Γ Φ I + Γ

Φ Φ Γ + ΓΦ ΓΦ Γ
 

(46)
 

因此 

 

( ){ }

2
2 2
2 1 1

1

2 2

0 1 2

2,
2 1

1

2

0 2 1

( , ) (1,1) 1,
2 2 1

( , )

( 2, 2)

2Re , 2

MN

i

MN

MN
i i

MN MN
i i

i i

MN i MN i

i MN i

Φ Φ Φ

ω Φ ω

Φ

ω ω Φ

=

+ +

= ≠
+

- +

 = + + + + 

 + ·

- + - + +

- + 

∑

∑  

(47)

 

其中， Re{}· 表示取实部运算。因为 

 ( )H H H
1 1diag , , M M=AA A A A A…  (48) 

 ( )H H H
1 1diag , , M M=WW W W W W…  (49) 

且 H 2 H
1 nσ= +Φ AA WW ，所以当 M 为偶数、 1i ≠ 且

1
2

MN
i ≠ + 时必然有 1( , 2) 0i MN iΦ - + = 。此外注意到

4 4 2 2

0 2 0 21 2ω ω ω ω+ + + ++ = - ，故有 

 

22 2
2 1 0 2

1 1

2 2
1

2 1

2 1

( , ) ( , ) 2

( , )

MN MN

i i

MN MN

i
i i
MN

i

i i i i

i i

Φ Φ ω ω

ρ Φ

+ +

= =

= =

≠
+

= -∑ ∑

∑ ∑≤
 

(50)

 

其中， 1 1( , ) ( 2, 2)i i i MN i MN iρ Φ Φ- - + - +≜ 。综上所述， 

{ }( )

{ }( )

1

2 2 2
1 1 1

1

2 2 2
2 1 1

1

2

E[Var( )]

1 1
3 ( , ) 2tr tr { }

1

1 1
3 ( , ) 2tr tr { }

1

E[Var( )]

MN

i

MN

i

i i
MN MN

i i
MN MN

Φ

Φ

=

=

=

 
 - +
 -  
 
 - + =
 -  

∑

∑

ε

Φ Φ

Φ Φ

ε

≥

 

(51)

 

证毕。 

附录 3  定理 3 证明 

对于 MPSK 信号 x ，其第 i 个元素 ix 满足 
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 0

2 π
j

e

m

M
ix =  (52) 

其中， 00, , 1m M= -… 。因此，经过 DCGWFRFT 的信号 z
的第 i 个元素 iz 为 

 0 1 2 1

0 2 2

1
i

i N i

x x i
z

x x

ω ω

ω ω

+ +

+ +
- +

 + =


+
=

其他
 (53) 

无论上述何种情况， iz 均能表示为 

 

0 0 0 01 1

0 0 0 0 0 01 1

2π 2π
j j

j jj j

2π 2π 2π 2π
j j j j

j jj j

1 1
(e e )e (e e )e

2 2

1
e e e e e e e e

2

k l
M M

i

k k l l
M M M M

z θ θθ θ

θ θθ θ

= + + - =

 
 + + -  
 

 

(54)

 

其中， 0, 0, , 1k l M= -… 。因此， iz 和 ix 的相位差为 

 
0 1 0 0 1 0 0

2π 2π
j j

j j( ) j( )

arg{ } arg{ }

1
e 1 e e e e

2

i i

m m
M M

z x

θ θ θ θ θ- -

- =

 
 + + -  
 

 
(55)

 

其中， 00, , 1m M= -… 。当 1 0
π

2
θ θ- = 时，有 

 0 0

2π
j

j1
arg{ } arg{ } e 1 j (1 j)e

2

m
M

i iz x θ
 
 - = + + -  
 

 (56) 

因此，如果 

 0

2π
j

0 arg 1 j (1 j)e 2 π
m

M kθ
 
 ≠ - + + - + 
  

 (57) 

其中，k 为整数，那么 arg{ } arg{ }i iz x≠ 。而当 1 0
π

2
θ θ- = -

时，有 

 0 0

2π
j

j1
arg{ } arg{ } e 1 j (1 j)e

2

m
M

i iz x θ
 
 - = - + +  
 

 (58) 

同理，如果 

 0

2π
j

0 arg 1 j (1 j)e 2 π
m

M kθ
 
 ≠ - - + + + 
  

 (59) 

那么 arg{ } arg{ }i iz x≠ 。 

证毕。 
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