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應用於行動通訊中以空間特徵結構為設計基礎 

之 MIMO-OFDM 波束形成技術 

 

學生：李飛群    指導教授：陳紹基 博士 

國立交通大學 

電子工程學系 電子研究所碩士班 

 

摘    要 

    波束形成技術是一種能夠有效增加系統容量和提升訊號對干擾雜訊比的策

略，常見的通道模型如通道狀態資訊(CSI)和瑞雷衰減通道雖然能夠模擬整個通

道行為，然而這類型的通道模型並不能完全解釋波束形成技術和空間通道之間的

關聯性。在實際的戶外行動通訊中，通道一般會呈現所謂的半相關度的特性，上

述的特性造成整個基地台和行動台的通訊環境並非呈現對稱關係，這造成傳送和

接收端所使用的波束形成技術會有很大的差異性存在。 

    本篇論文主要分為兩個研究方向，首先將正交分頻多工的概念導入半相關度

通道模型中，提出一種適用於波束形成技術的空間特徵結構通道模型。整個通道

的空間特徵結構可分離成數個路徑群組的等效路徑增益、等效傳送角度、組合簽

名向量和路徑延遲時間，並且利用探測信號和事先設定的測試權重向量可以準確

地估測出這些通道參數值。接著藉由所提出的通道模型，傳送和接收端波束形成

器架構將採用獨立分離的設計方式。在基地台傳送端採用統計型式的傳送波束形

成技巧，如此可以確保接收端能夠得到穩定的接收功率且避免因回授和路徑延遲

所造成回授通道資訊過時的現象。除此之外，所提出對路徑群組路徑增益向量做

編碼設計的方式能夠達到低回授量的頻寬需求。來自於行動台必須處理即時性的

通道資訊，所以在接收端波束形成器設計上，兩種新的適應性權重向量更新方式

將被提出用來提升接收功率和解決同頻干擾的問題。可以證明在時變半相關度通

道的情況下，傳送和接收端使用獨立分離的波束形成設計方式，可以提升系統的 

整體效能。 
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ABSTRACT 
    Beamforming technique is an efficient strategy for enhancing the system 

capacity and increasing signal to interference plus noise ratio (SINR). Typical channel 

models, such as channel state information (CSI), i.i.d. Rayleigh fading channel, and 

etc., well describe the characteristics of wireless communications. Unfortunately, 

these existing channel models cannot appropriately describe the connections between 

MIMO beamforming and spatial channels. The semi-correlated channel is a proper 

model for outdoor mobile communications due to the asymmetric features of 

geometric structure of signal propagation at both sides of link. This implies that the 

beamformers at the transmitter and receiver should adopt different design methods.  

    In this thesis, two main topics will be discussed. In the first part, a new spatial 

eigenstructure channel model combining OFDM concepts with semi-correlated 

channels will be proposed for the optimal beamforming algorithms. Overall spatial 

eigenstructure consists of several resolvable clusters modeled by path gain, direction 

of departure (DOD) of path, composite signature vector (CSV), and path delay time. 

Besides, an efficient and realizable estimation method will be proposed to obtain 

these channel parameters of spatial eigenstructure mentioned above by sending 

training signal and using probing weight vectors. In the second part, we will propose 

new beamforming algorithms according to spatial eigenstructure channel model. The 

transmit beamformer at the BS will use statistical channel information to supply the 

receiver with stable transmitting power. It avoids using the out-of-date channel 

information caused largely by the feedback delay and processing delay. A novel 



 III

codebook design applied in cluster path amplitude vector will also be implemented to 

achieve bandwidth-limited feedback. From the receiver's point of view, the MS must 

operate based on the real-time channel information. In the design of receiver-end 

beamformers, two new adaptive algorithms applied in weight vector update will be 

exploited to enhance the received power and suppress the co-channel interference 

(CCI). In semi-correlated and time-varying channels, it will be shown that system 

yields good performances by using different beamforming design methods at the 

transmitter and receiver. 
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第一章 緒論 

 

1.1 研究動機 

 

1990 年代，無線通訊開始迅速的發展，也由於現今通訊所需傳輸的資料包

括影像、聲音以及多媒體等，因此更大的頻寬需求是必然的趨勢，如第四代行動

通信(4G)在室內傳輸速率要求為 1Gb/s，室外傳輸速率要求 100Mb/s，是一個相 

當高速的無線通訊系統。 

多輸入多輸出(Multi-Input Multi-Output，MIMO)無線通訊系統能夠利用發

射端的多根天線各自獨立發送信號，同時在接收端用多根天線接收並恢復原信

息。MIMO 能夠在不需要增加總發送功率耗損(transmit power expenditure）的

情況下大幅地增加系統的資料吞吐量（throughput）及傳送距離，使得此技術於

近幾年受到許多矚目。而 MIMO 的核心概念為利用多根發射天線與多根接收天線

所提供之空間自由度來有效提升無線通訊系統之頻譜效率，以提升傳輸速率並改 

善通訊品質。 

    根據收發兩端天線數量，相對於傳統的的單輸入單輸出系統（Single-Input 

Single-Output，SISO），MIMO 此類多天線技術尚包含早期所謂的「智慧型天線」

[1]，亦即單輸入多輸出系統（Single-Input Multi-Output，SIMO）和多輸入單

輸出系統（Multiple-Input Single-Output，MISO）。智慧型天線工作型態可大

致區分為兩種類型，第一類型為將智慧型天線系統應用於發射端，根據使用者所

在位置的不同形成特定的波束，使其發射端有方向性的傳送信號；第二種類型為

將智慧型天線系統應用於接收端，使其接收端有方向性的接收信號。上述智慧型

天線系統一般採用較窄的天線間距來實作此波束，一般以發送訊號之一半波長做

為實體的天線間距，以滿足空間上的取樣定理[2]且避免旁瓣輻射（grating  
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lobes）[3]，亦即空間上的混疊。 

    然而波束形成技術的缺點乃是在都市的環境中，信號容易朝向建築物或移動

的車輛等目標分散，因而模糊其波束的集中特性。然而此項缺點卻隨著空間多樣

及空間多工的技術在 1990 年代末的發展而突然轉變為優勢，這些方法利用多重

路徑傳遞(multipath propagation）現象來增加資料吞吐量、傳送距離或減少位

元錯誤率。這些型態的系統在選擇實體的天線間距時，通常以大於被發送信號的

波長距離為實作，以確保 MIMO 通道間的低關聯性(correlation)及高多樣階數 

(diversity order）。 

MIMO 通訊技術包括以下領域： 

 空間多工（spatial multiplexing）：工作在 MIMO 天線系統下，能夠在不增

加頻寬的條件下，相比 SISO 系統成倍地提升信號傳輸速率，因而提高了頻

譜利用率。在發射端，高速率的數據流被分割為多個較低速率的子數據流，

不同的子數據流在不同的發射天線上在相同頻段上發射出去。如果發射端與

接收端的天線陣列之間構成的空間通道足夠不同，即能夠在時域和頻域之外

額外提供空域的維度，使得在不同發射天線上傳送的信號之間能夠相互區

別，因此接收機能夠區分出這些並行的子數據流，而不需付出額外的頻率或

者時間資源。空間復用技術在高訊雜比條件下能夠極大提高通道容量，並且

能夠在發射端無法獲得通道資訊的條件下使用。Foschini 等人提出的「貝 

    爾實驗室分層空時」（BLAST）是典型的空間復用技術。  

 空間多樣（spatial diversity）：利用發射或接收端的多根天線所提供的多 

    重傳輸途徑發送相同的資料，以增強資料的傳輸品質。  

 波束形成（beamforming）：藉由多根天線產生一個具有指向性的波束，將能 

    量集中在欲傳輸的方向上，增加訊號品質並減少對於其他用戶的干擾。  

 預編碼（precoding）:傳送端利用已知的通道矩陣資訊，不同的子數據流可 

    以藉由不同的傳送和接收權重向量同時獨立傳送於相同的通道中，如同空間  

    多工的優點，能夠大幅提升信號傳輸速率。 
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    以上 MIMO 相關技術並非相斥，而是可以相互配合應用的，如一個 MIMO 系統 

可以同時包含空間多工和多樣的技術。 

    MIMO 此技術與平坦衰減通道（flat fading channel）兼用時可以達到最佳

的效果，能夠降低接收端通道等化器之複雜度及維持接收端的低功率耗損。而正

交分頻多工(Orthogonal Frequency Division Multiplexing，OFDM)系統為多子

載波的系統，可將信號分配到不同子載波上，利用分頻多工的概念可以滿足高速

傳輸的需求，且由於每個子載波使佔用的頻帶相當小所以可視為平坦衰減通道，

故能夠有效對抗多重路徑產生的失真與干擾等種種優勢。也因此 MIMO 多半與正

交分頻多工結合為複合技術。MIMO-OFDM 同時為 IEEE 802.16 及 IEEE 802.11n HT 

的採用標準之一。WCDMA 的系統，如 HSDPA，亦進行將 MIMO 技術標準化的動作。 

    然而事實上並非所有的 MIMO 技術都能適用於任何的通道情況，特別是在低

訊雜比且空間通道並沒有提供足夠多樣性(diversity)的條件下，波束形成是唯

一能提供高品質通訊的多天線技術[18]。有別於一般對波束形成的研究所採用的

無相關度瑞雷衰減(uncorrelated Rayleigh fading)通道模型[26]，在實際的戶

外行動通訊中，通道一般會呈現所謂的半相關度(semi-correlated)[29]的特

性。從傳送端的觀點來看，傳送角度有很低的角度擴展(angle spread，AS)性；

然而從接收端的觀點來看，來自於信號遭受到鄰近障礙物所造成的高度反射和散

射的影響，接收角度會呈現很高的角度擴展性。上述的特性造成整個通道並非呈

現對稱關係，這造成傳送和接收端所使用的波束形成技術會有很大的差異性存 

在。 

    本研究主要探討如何將波束形成技術有效應用於正交分頻多工系統中，特別

針對下鏈(downlink)傳輸的通訊模式，也就是信號由基地台傳送至個別用戶端的

情況。分別針對時變和非時變的半相關度通道模型，找出傳輸通道和波束形成之 

間的關聯性，進而提出最佳化的波束形成策略和相對應的演算法。 
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1.2 研究目標 

     

    本研究將從對半相關度通道模型的探討為出發點，提出一種以空間特徵結構

為基礎的 MIMO-OFDM 波束形成技術。從空間的特徵結構性分析整個傳輸通道，可

以證明在時變通道的情況下，傳送和接收所使用波束形成可以獨立分離設計且不

會降低系統的整體效能。在發射端採用一種稱為傳送波束形成(transmit 

beamforming)[18][19][23]的技巧，這種技術類似於預編碼的方式，發射端是利

用已知的通道矩陣資訊做最佳化的波束形成，而唯一的不同處是預編碼為多重子

數據流而傳送波束形成卻為單一數據流的情況。而針對於接收端的波束形成，將

提出一種新的演算法，在頻域(frequency domain)上分別針對干擾的消除和通道 

的等化做信號處理。 

    執行傳送波束形成的技巧必須事先知道整個通道的狀態，所以接收端必須將

所估測到的通道訊息回傳給發射端，然而如此的回授量是相當耗費頻寬資源。為

了避免因回授通道資訊所佔用的通道資源，通常採用一種稱為權重向量編碼設計

(codebook design)[17][20][21]的方式來降低回授資訊量。本篇論文將所提出

的通道空間特徵結構概念應用於權重向量編碼設計上，並且分析因編碼設計上的 

差異所產生相對應的效能影響。 

    所提出的通道空間特徵結構概念，也能應用於多重使用者傳送波束形成的技

術中。不同於大部份的演算法只針對在單一時間槽中做最佳化的探討，本篇論文

將提出結合多重使用者傳送波束形成[24][25]和時間槽排程的觀念，利用所提出 

的通道空間徵結構找出最佳化的時間空間使用者排程組合。 

 

1.3 論文架構 

 

本論文分為八章 
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第一章 : 介紹研究動機和研究目標。 

第二章 : 說明智慧型天線的原理及介紹天線陣列信號處理的技巧。 

第三章 : 介紹正交分頻多工系統的基本概念。 

第四章 : 介紹基礎的傳送和接收波束形成技術。 

第五章 : 討論在行動通訊中所使用的通道模型特性。 

第六章 : 根據所提出的通道空間特徵結構概念，設計新式波束形成器。 

第七章 : 模擬分析、效能和複雜度的比較。 

第八章 : 結論與未來展望。 
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第二章 陣列信號處理和智慧型天線  

 

2.1 陣列信號處理 

 

陣列信號處理是利用數根天線排成特定的形狀接收來自空間傳遞的信號，進 

行訊號處理之後達到空間濾波(spatial filter)的機制。 

三種最常見天線陣列幾何排列形式為線性天線陣列(linear antenna 

array)、平面天線陣列(planar antenna array) 以及圓形天線陣列(circular 

antenna array)，如圖2.1所示。其中均勻間距線性天線陣列(uniformly spaced 

linear antenna array，ULA)是由一組等距直線擺放成的天線所構成，因為簡單 

而且易於實現，在本論文中所採用的天線陣列皆為此種架構。 

 

 

圖2.1 常見天線陣列(a)線性天線陣列(b)平面天線陣列(c)圓形天線陣列 

 

2.1.1 均勻間距線性陣列 

 

    圖2.2為一組均勻間距線性陣列[2]，其中包含了 rM 根相同的全向性天線且 

最左邊的天線視為參考單位。 
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1 2 3
θθ

Source

d d

Reference
point

rvrv

2xv 2xv 2−rM
xv 2−rM
xv 1−rM

xv 1−rM
xv

rM
xv

rM
xv

Mr-2 Mr-1 Mr

3xv1xv

 

圖2.2 均勻間距線性陣列 

 

    假設單一的信號由遠端傳送過來，接收信號 ( )r t 可以視為一個平面波且與天 

線陣列形成一個夾角θ ， ( )r t 能表示成下面的型式 

( ) ( )( )( ) cos cr t a t t tω φ= +             (2.1) 

              ( ) cos ( )sinc cu t t v t tω ω= −  

          { }( ) cj t
eR s t e ω=                  

其中 2c cw fπ= 且 cf 為載波頻率(carrier frequency)， ( ) ( ) cos ( )u t a t tφ= 為同相

(in-phase)成份、 ( ) ( ) s i n ( )v t a t tφ= 為正交(quadrature)成份，則

( ) ( ) ( )s t u t jv t= + 可表示為 ( )r t 的複數封包(complex envelope)，一個實數窄波訊

號可以完全由低通複數封包表示式來表示。假如波前(wavefront)抵達到參考點

的時間為 0t 則抵達到第 i個天線成員的時間為 0
it
c
⋅− x rvv
，其中rv為指向訊號源的單

位向量， ixv 為第 i個天線陣列元素相對於參考點的位置向量， ( )83 10c m s= × 為

電磁波在空氣中傳播速度。則第 i個天線陣列元素所接收到的訊號可表示為 

(2.2)式，其相對應的低通複數封包可表示為(2.3)式。 

( ) ( )i
ir t r t

c
⋅= + x rvv

                                       (2.2)    
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( )
( )

( )

i
c

i
c

c

jw ti c
e

jw jw ti c
e

R s t e
c

R s t e e
c

⋅
+

⋅

⎧ ⎫⋅= +⎨ ⎬
⎩ ⎭
⎧ ⎫⋅= +⎨ ⎬
⎩ ⎭

x r

x r

x r

x r

vv

vv

vv

vv  

( ) ( )
i

cjwi c
is t s t e

c

⋅⋅= +
x rx r
vvvv
              (2.3) 

    假設 B為訊號頻寬(signal bandwidth)，那麼只要 1iB
c
⋅ <<x rvv

即窄頻 

(narrowband)的條件成立，則下列近似條件成立。  

( ) ( )is t s t
c
⋅+ ≅x rvv

                                      (2.4) 

則第 i個天線陣列元素所收到的訊號在基頻(baseband)的表示式為 

( ) ( )
i

cjw c
is t s t e

⋅

≅
x rvv

                (2.5) 

    由此得知若訊號頻寬遠小於載波頻率，則窄波信號模型(narrowband signal 

model)將可以被使用，則微小的傳遞延遲將被表示成一個簡單地相角位移。由於

天線陣列為均勻間距線性陣列，設 d為天線間距、 cλ 為載波波長，則第 i根天線 

所接收的信號可表示為 

( )

( )

2 1 sin

1

1 sin
1

( ) ( )

( )

c

c

j i d

i

jk i d

s t s t e

s t e

π θ
λ

θ

−

−

=

=
                                 (2.6) 

天線陣列所收到的訊號亦可用向量的形式來表示 

1 2 1( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
r

T

Mt s t s t s t s t θ⎡ ⎤= =⎣ ⎦s aL                  (2.7) 

其中

2 2sin ( 1) sin
( ) [1 ... ]

r
c c

j d j M d
Te e

π πθ θ
λ λθ

−
=a 稱為陣列響應向量(array response  

vector)或陣列引導向量(array steering vector)。 

 

2.1.2 均勻間距線性陣列的特性 

 

    天線陣列會隨著訊號源的方位角度(azimuth angle)、載波波長和天線間距 
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的改變產生不同的特性，在此以均勻間距線性陣列為例。 

 

2.1.2.1 旁瓣輻射(grating lobes)[3]現象 

 

d
cλ−
d
cλ−

d
cλ
d
cλ00

θsinθsin

grating
lobe

desired
mainlobe

( )P θ

 
圖2.3 旁瓣輻射(grating lobes)現象 

 

    假設將天線所接收到的訊號相加，所得到的陣列場型(array pattern)可表 

示如下 

( 1) sin

1
sin

sin

( 1)
sin

2

( )

1
1

sin( sin )
2

sin( sin )
2

r
c

c r

c

c r

M
jk i d

i
jk M d

jk d

c rk M dj

c

P e

e
e

k M d

e k d

θ

θ

θ

θ

θ

θ

θ

−

=

−

=

−=
−

=

∑

                       (2.8) 

其中 

sin( sin )
2( )

sin( sin )
2

c r

c

k M d

P k d

θ
θ

θ
=                      (2.9) 

    從(2.9)式可以發現 ( )P θ 在橫座標軸為 sinθ 時會呈現週期為 c

d
λ

的變化，如

圖2.3所示。由於一般接收的角度範圍為 90 , ,90− o oL ，如果 sin 1c

d
λθ = ≤ ，這會

造成在天線陣列的視角範圍內會產生多個主波瓣(mainlobe)，此種現象即稱為旁
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瓣輻射(grating lobes)效應。如果此時干擾或雜訊剛好出現在旁瓣輻射的位置

上，則會顯示不出天線陣列的效果，為了避免這個問題只要滿足 1c

d
λ > 的條件即 

可。 

 

2.1.2.2 波束寬度與波束擴散效應 

dB3

0θ

rθlθ 1θ∆

2θ∆

( )P θ

 

圖2.4 波束寬度的定義 

 

    波束寬度(beamwidth)指的是陣列場型中主波瓣的寬度，和時域濾波器一樣

會有濾波器的通帶範圍。當然波束寬度的定義有很多種，兩個較常使用的波束寬 

度量測方法如圖2.4所定義： 

 3-dB beamwidth 1 :θ∆  1
0 0

1( ) ( )
2 2

P Pθθ θ∆± =  

 Null-to-Null beamwidth 2 :θ∆  smallest 2θ∆  such that 2
0( ) 0

2
P θθ ∆± =   

    假設天線陣列指向角度 0θ ，利用(2.8)和(2.9)式可定義出Null-to-Null波 

束寬度為[3] 

( )0sin sin sin 0
2

c rk M d θ θ⎛ ⎞− =⎜ ⎟
⎝ ⎠

                           (2.10) 

    假設 rθ 、 lθ 分別為波束寬度零(null)點的角度位置，如圖2.4所示。定義角 

度區間 2
0 02 r l

θ θ θ θ θ∆ = − ≅ − ，則可以得到下列的近似結果[3] 
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2 0sin sin cos
2

c
r l

rM d
λθ θ θ θ− ≅ ∆ =             (2.11) 

2
02 cos

c

rM d
λθ

θ
∆ ≅                       (2.12)  

從上述的結果可以得到以下的結論： 

Ⅰ. 0 0θ = o時，擴散效應最小﹔ 0 90θ = o時，擴散效應最大。 

Ⅱ. 0θ 從0o 變到90o的過程中，擴散就會越來越嚴重。 

    以上的結論即是波束擴散效應，較大的波束其相對應的解析度較不好，當兩 

個訊號來源很接近的時候並沒有辦法很明顯分出兩者。 

 

2.1.3 空間耐奎斯特取樣定理(spatial Nyquist sampling  

      rate) 

 

空間濾波器的概念相當接近於時間濾波器(temporal filter)的概念，時間

濾波器是在時域上對接收信號做處理，進而區分出使用者的信號以及干擾信號， 

而空間濾波器則是利用空間的特性進行信號的濾波。 

    通常可以使用分接式延遲線濾波器(tapped-delay-line filter)來實現時

間濾波器。現在考慮一組由K個特定頻率的弦波所組成的波形。假設輸入分接式 

延遲線濾波器的信號可表示為 

1
( ) exp{ (2 )} ( )

K

k k k
k

x t a j f t n tπ φ
=

= + +∑           (2.13) 

其中 kf ， ka 以及 kφ 分別代表第 k個弦波之頻率，振幅和相角。假設對輸入信號

做取樣，取樣頻率為1/ sT ， )(ix 、 ( )n i 分別定義為在時間點 siT 的信號和雜訊，則 

經過取樣的輸入信號可以表示為 

1
( ) exp{ (2 ( ) )} ( )

K

k k s k
k

x i a j f iT n iπ φ
=

= + +∑       (2.14) 

    信號經過含有 1−P 個延遲元素之分接式延遲線濾波器後，在第 i個取樣的瞬 
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間可表示為 

1
( ) ( ) ( ) ( )

K

k k
k

i f s i i
=

= +∑x a n                (2.15) 

其中 

( ) [ ( ) ( 1) ... ( 1)]Ti x i x i x i P= − − +x                       

( ) [ ( ) ( 1) ... ( 1)]Ti n i n i n i P= − − +n   

2 2 ( 1)( ) [1 ... ]k s k sj f T j f P T T
kf e eπ π− − −=a                      (2.16) 

( )ks i 為第 k個複數弦波之第 i個瞬時取樣點，可表示為 

( ){ }( ) exp 2k k k s ks i a j f iTπ φ= +                            (2.17) 

    現在改以天線陣列做為說明如何去處理空間中的訊號。假設現在在空間中有

L個信號同時抵達接收端，且信號受可加性白色高斯雜訊 ( )n t 所影響，則接收信 

號的複數封包表示式為 

( ) ( ) ( ) ( )
1

L

l l
l

t s t tθ
=

= +∑x a n                 (2.18) 

其中 L為所接收訊號總數、 lθ 為第 l個信號的到達角度(direction of arrival， 

DOA)、 ( )ls t 為第 l個傳送信號、 ( )tn 為 1M × 的雜訊向量，且  

2 2sin ( 1) sin
( ) [1 ... ]

l l
c c

j d j M d
T

l e e
π πθ θ

λ λθ
−

=a            (2.19) 

    假設時間濾波器能夠從K個弦波中提取出特定頻率的弦波，相對的空間濾波

器也必須從一個由 L個陣列引導向量所組成的空間信號中，提取出特定方向的信 

號。比較(2.15)、(2.16)、(2.18)及(2.19)式可以得到以下關係[4]： 

 在空間濾波器中之
c

d
λ

項相當於時間濾波器中之 sT 項 

 在空間濾波器中之 sin lθ− 項相當於時間濾波器中之 kf 項 

    根據耐奎斯特取樣定理[5]，時間濾波器為了避免 aliasing 發生，取樣頻率

至少要大於信號頻寬 2倍以上。同理，若應用上述觀念於空間濾波器上，稱之為
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空間耐奎斯特取樣定理[2]。由於空間濾波器之 c

d
λ

對應於時間濾波器之取樣頻

率，且空間濾波器的最高頻率値為1(因為sin lθ 的最大值為1)，則空間耐奎斯特 

取樣定理可表為 

2 1c

d
λ ≥ ×                (2.20) 

或者 

2
cd λ≤                                          (2.21) 

    因此為了避免 aliasing 現象的發生，天線間擺放距離必須小於或等於輸入 

信號波長的
1
2
。實際應用上一般會選擇

2
cd λ= ，這代表空間耐奎斯特取樣率和在 

時間取樣率中取樣週期為
1

2s
k

T
f

= 是類似的道理。 

 

2.2 波束形成器(beamformer) 

           

∑ ( )y n

1w

2w

rM
w

( )nx
rM

( )nx2

( )nx1

 

圖2.5 窄波波束形成器 

 

假設 ( )ix n 為第 i根天線之第 n個取樣時間的接收信號複數封包表示式，那麼

在訊號進入個別天線之後乘上相對應的複數權重 iw ，再將這些訊號相加起來成

為 ( )y n ，這個運算動作就稱為波束形成(beamforming)，而相對應的架構即為波

束形成器。藉由調整不同的權重值可以得到不同的對應輸出，圖2.5為波束形成 
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器的基本架構[6]，可用向量的形式來表示 

( ) ( )w xHy n n=                                         (2.22)      

其中 

* * *
1 2

1 2

[ ... ]

( ) [ ( ) ( ) ... ( )]
r

r

T
M

T
M

w w w

n x n x n x n

=

=

w

x
                      

    波束形成的功能是為了要接收空間中特定角度的訊號同時削減其它方向的

干擾，形成波束(beam)就像是專門接收空間中特定方向的入射能量。一般的天線

系統在接收空間中傳遞的訊號經常會遭遇到干擾訊號的影響，干擾源通常來自空

中不同的方位，這時分割空間就可以將訊號抽取出來。波束形成理論可以計算空

間中訊號的來源角度，調整每根天線各自所對應的權值(weighting)，利用波束

形成器可以將天線所接收到的訊號資料與權值相乘，這樣就可以得到空間濾波的 

效果，所以波束形成器可以視為空間濾波器。 

 

2.3 智慧型天線之基本概念 

 

    智慧型天線系統的定義如下[1]：「智慧型天線是由一組採特定幾何排列形

式的天線元件所組成，利用切換式、掃描式或適應性的方式控制主動性元件達成

改變無線電波輻射的場型，具有提升訊號干擾比、服務區域範圍、通道容量等系 

統操作參數的功能。」 

    最初智慧型天線技術主要應用於雷達、聲納、軍事用途等，用來完成空間濾 

波和定位等，90年代以來，陣列信號處理技術逐漸被引入無線通訊領域。 

    智慧型天線系統是利用波束形成的原理以達到空間分隔多工的概念，可用來 

做為有效傳送及接收信號能量，進而增加通道容量和提高通訊品質的目標。如圖

2.6所示，基地台利用一組天線陣列傳送信號，透過形成不同的波束將個別用戶

訊號傳送指向給不同方位的使用者，利用空間分隔多工存取的特性提升系統的通
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道容量。不同於單一天線使用全向性的傳輸模式，使用固定的傳送方向除了可讓

接收端接收到最大的能量之外，同時也會對其它接收設備產生較小的干擾。相同

地在接收端也可以藉由波束形成的技巧，將波束指向能接收最大傳輸功率的方向

藉此提高接收能量，同時可以抑制落於該窄波束以外的干擾信號源，達到最大的 

訊號干擾雜訊比(maximum signal-to-interference-plus-noise ratio，MSINR)。 

 

 

圖2.6 傳送端波束形成(beamforming)示意圖 

 

2.3.1 智慧型天線對系統的改善及主要用途 

 

    智慧型天線系統利用控制主動元件來改變電波輻射場型，除了增加發射效

率、系統涵蓋範圍及達到改善通訊品質的優點外，藉由空間分隔多重進接存取

(Space Division Multiple Access，SDMA)的概念可以達到系統通道容量的增

加。此外智慧型天線系統也可以改善由多重路徑衰減(multipath fading)所造成 

的影響，下面將對各項智慧型天線的優點加以描述與分析： 

 有效發射和接收傳送功率 

    由於智慧型天線不同於全向性天線(omni-directional antenna)，它具有在

特定方向上形成較大的天線增益之特性，因此在相同細胞(cell)大小條件之下，

基地台可以降低發射機的功率。倘若行動用戶端能同時使用智慧型天線架構，亦 

能增加對傳送訊號功率的接收。 
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 增加系統涵蓋範圍 

    使用傳統單一全向性天線之系統，在傳送信號時會對360o進行全方位傳送，

因此容易造成功率的浪費。而智慧型天線系統只對使用者所在的特定方位進行傳

送，因此在相同發射功率的條件下，使用者能在較遠的距離接收到由基地台所發 

射的訊號，使得基地台的服務區域擴大而增加系統的涵蓋範圍。 

 

 改善通道容量及頻譜再使用率 

    在無線通訊系統中如何改善通道容量以及有效利用頻譜資源是個重要的議

題。在不降低通訊品質為前題之下，增加用戶數量可以提高頻譜使用率，使得通

道容量越大且頻譜使用效率越高，亦即增加通道容量可以使更多用戶以相同的資

料傳輸速率進行通訊，進而增加頻譜使用效率。利用智慧型天線波束形成技術，

系統的操作功率比傳統系統低，可增加載波干擾比(carrier-to-interference 

ratio，CIR)。此外利用空間分隔多重進接存取的技術能提高通道頻譜的再使用 

率，進而增加系統容量。 

 

 降低多重路徑衰減的影響 

    由於電波的多重路徑傳播特性，將造成接收天線所收到的信號為各路徑成份

的加成，而每個路徑成份則會因其傳播路徑長度、遮蔽物特性等不同因素影響，

造成其振幅大小、訊號相位、到達時間、到達方向等的變化。智慧型天線系統可

使用波束形成技術來抑制多重路徑成份，進而減少因多重路徑效應所造成的影

響。智慧型天線會依據使用者所在位置產生一特定方向的窄波束來傳遞訊號，因

此基地台將傳送方向較集中且功率較大的信號，而其它方向則會因為波束場型

(beam pattern)的限制而降低其傳送功率，利用此多重路徑消除(multipath 

cancellation)方式，可使得接收端在接收信號時能減少多重路徑數目及有效降 

低路徑延遲效應。 

 



 17

 提升通訊品質 

    在通訊系統中，分析通訊品質的方法通常是在一定訊雜比的條件下分析位元

錯誤率(bit error rate，BER)或符元錯誤率(symbol error rate，SER)，或是

在一定的位元錯誤率或符元錯誤率條件下比較訊雜比的需求。一般來說，增加通

訊品質的做法是利用提高訊雜比的方式來達到所要求的位元錯誤率或符元錯誤

率。智慧型天線系統可利用其所產生之特定波束場型來提升接收端對功率的接

收，此外在傳送端使用智慧型天線可以在不增加發射功率的前題下增加訊雜比，

同時有效控制傳送方向降低對其它鄰近細胞的用戶所造成同頻干擾(cochannel  

interference，CCI)問題，提高訊號干擾比而達到提升通訊品質的目的。 
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第三章 正交分頻多工技術 

 

3.1 正交分頻多工技術基本原理 

 

    正交分頻多工(Orthogonal Frequency Division Multiplexing，OFDM)系統

的基本原理，是將原有的資料傳輸序列分配在多個不同的子載波(subcarrier) 

上平行傳送，如圖3.1所示。 

 

{
t

t

t

t

 

圖3.1 多載波傳輸示意圖 

 

    因此在時域上每一子載波上的傳輸時間間隔增為原本時間間隔的數倍，使得

在每個子載波上的符元持續時間(symbol duration time)增加，因此可以降低由

多重路徑延遲擴散所引起的符際干擾(Inter Symbol Interference，ISI)。在頻

域上，若共使用 N 個子載波，則相對於原本串列傳輸而言，各個子載波的頻寬

相對變小N 倍，於是在遭遇到多重路徑衰減通道時，通道之同調頻寬(coherence 

bandwidth)便大於子載波的頻寬，因此對於個別的子載波而言，可視為平坦衰減 

(flat fading)的通道。 
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正交分頻多工系統中，子載波上所傳送的符元(symbol)調變方式通常使用相

移鍵(Phase-Shift Keying，PSK)或正交振幅調變(Quadrature-Amplitude 

Modulation，QAM)，所有子載波的符元一起構成一個正交分頻多工區塊，其時域 

信號為所有調變後的子載波總合所組成，其在基頻信號 ( )s t 數學表示式為 

1
2

2

1
2

2

( ) ( ) 0
( )

0

( ) ( ) ( )

N

k
Nk

N

k T
Nk

X k t t T
s t

otherwise

X k t u t

φ

φ

−

=−

−

=−

⎧
⎪ ≤ ≤⎪= ⎨
⎪
⎪⎩
⎛ ⎞
⎜ ⎟= ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑

∑

                          (3.1) 

其中 

21( )

1 0
( )

0

kj f t
k

T

t e
T

t T
u t

otherwise

πφ =

≤ ≤⎧
= ⎨
⎩

 

( )X k 為第 k個子載波上所傳送的複數符元、 N 為子載波的總數、T 為符元持續

時間、 ( )k tφ 為頻率 /kf k T= 第 k個子載波， ( )Tu t 為時間窗口函數(time windowing  

function)。 

在時域中正交分頻多工信號可以視為由多個擁有整數個週期且不同頻率的 

正交子載波疊加所組成，圖3.2為類比式正交分頻多工傳送端調變器示意圖。 

 

( )ts

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −1

2
NX

( )tN 1
2

−
φ

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ − 2

2
NX

( )tN 2
2

−
φ

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−

2
NX

( )tN
2

−
φ

S/P Σ
M
M

Input data
symbols

OFDM
signal

 

圖3.2 類比式正交分頻多工系統傳送端調變器示意圖 
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    上述基本的類比式正交分頻多工系統需要多組的振盪器傳送正交分頻多工

信號，然而要同時設計多組的振盪器複雜度太高，不利於硬體實現。因此實際上

要實現正交分頻多工系統，是採用數位式的快速傅立葉轉換(IFFT/FFT)的方式， 

如(3.2)式所示 

( ){ }

1
2 2

2

1 ( ) 0 1
( ) ( )

0

d

N
kj n
N

Nt nT k

X k e n N
s n s t N

otherwise

IFFT X k

π
−

= =−

⎧
⎪ ≤ ≤ −⎪= = ⎨
⎪
⎪⎩

=

∑
         (3.2) 

其中 ( )s n 為傳送信號 ( )s t 在取樣週期 d
TT
N

= 上的取樣點，其等效於 N 個子載波 

上資料符元 ( )X k 經過IFFT運算過後所得到的資料。 

    從時域與頻域的觀點來看正交分頻多工信號， ( )s n 為時域的類比波形取樣

點，而符元 ( )X k 則為頻域上每個子載波的信號，因此正交分頻多工系統可用傅 

立葉轉換之方式實現。 

 

3.2 符元間干擾、保護區間與載波正交性 

 

    信號由傳送端到接收端之間，由於阻礙物的影響信號可能被衰減、反射和折

射而造成不同的延遲路徑，因此也造成信號的重疊現象。這種由於多重路徑傳輸

所引起延遲效應會所造成所謂的載波間干擾(Inter Carrier Interference，ICI)

的問題。除此之外多重路徑傳輸延遲也會造成正交分頻多工系統中不同符元間的 

干擾(Inter Symbol Interference，ISI)。 

    為了消除此干擾，在每一正交分頻多工區塊中加入保護區間，如圖3.3所示。

保護區間通常是由一個符元的循環字首(cyclic prefix，CP)所構成，亦即將符

元後面部份資料複製至符元之前。當最大路徑延遲不超過保護區間的長度時，系 

統能夠確保正交分頻多工區塊不會受到上一個正交分頻多工區塊的干擾。 
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OFDM Block

FFT IntervalGuard
Time

Where the        is the sameWhere the        is the same  

圖3.3 正交分頻多工系統之保護區間示意圖 

 

    除此之外，複製符元後面部份資料至保護區間，只要最大路徑傳輸延遲小於

保護區間，則在一個完整快速傅立葉轉換之區間中總是有整數倍週期的弦波，如

此可以維持子載波間的正交性，可以避免造成引起載波間干擾的問題。以圖3.4  

[8]為例子做說明。 

 

圖3.4 傳輸延遲延展小於保護區間示意圖[8] 

 

當通道有兩條路徑傳輸時，實線部份代表第一路徑，而虛線部份代表第二路

徑，第二路徑為第一路徑的延遲信號。注意在正交分頻多工符元邊界處會發生相

位跳躍的情形，用來表示不同符元之間的不連續。對於虛線信號而言，其相位跳

躍發生在第一個路徑之後的某一特定延遲，當此延遲小於保護區間，則在完整的

快速傅立葉轉換區間中不會有相位跳躍的情況發生，雖然延遲信號在快速傅立葉

轉換後仍會造成子載波相位偏轉(phase rotation)，然而因為有週期延伸的保護

區間存在，使得載波之間仍然維持正交性。相位偏轉可利用通道估測的方式加以 

補償，因此接收端仍可做正確的解調變。 
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3.3 正交分頻多工系統之優缺點 

 

正交分頻多工系統主要的優點如下： 

 正交分頻多工系統藉由複製符元後面部份資料至保護區間可以簡單地克服   

延遲擴散所引起的信號干擾，所以正交分頻多工系統能抵抗多路徑傳輸的干擾， 

所以不需要複雜的時域等化器，可降低複雜度。 

 由於窄頻干擾只能影響很少比例的載波數目，正交分頻多工系統能將信號分  

散至不同的子載波上，所以具有頻率分集(frequency diversity)的作用，比傳 

統單載波更能夠對抗窄頻干擾。 

 

然而正交分頻多工系統也有兩個主要的缺點待克服： 

 功率峰對平均值(Peak-to-Average Power Ratio，PAPR)問題： 

    正交分頻多工系統經過快速傅立葉轉換後會將數個子載波相加,這會造成嚴

重的功率峰對平均值問題，造成功率放大器非線性失真，使得放大器的設計複雜 

度提升。 

 正交分頻多工系統對於載波頻率偏移、取樣頻率偏移相當敏感，而這些偏移 

會造成子載波正交性被破壞而造成載波間干擾，因此對同步要求相當嚴格。 
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第四章 波束形成技術 

 

    不論在發射端或接收端，利用不同的權重值去有效控制天線陣列的波束場型

來達到提升系統容量和通訊品質的技巧，都可被稱為智慧型天線，而表現在實際

的應用上則稱為波束形成(beamforming)技術。本章內容先介紹傳統上波束形成

的方法及如何將其應用於正交分頻多工系統上。接著探討一種利用回授

(feedback)下鏈(downlink)通道狀態資訊(Channel State Information，CSI)

稱為傳送波束形成(transmit beamforming)的技術，及一種將傳送權重向量以編

碼設計(codebook design)的方式降低回授量的技巧。最後探討利用多重用戶 

(multiuser)通道狀態資訊配合功率控制(power control)的方式，稱為多重 

使用者傳送波束形成(multiuser transmit beamforming)的技術。 

 

4.1 應用於接收端的波束形成技術 

 

    應用於接收端的天線陣列技術可依據其特性和智慧型程度區分為三大類，切

換波束式天線陣列(switched beam antenna array)、以信號抵達角度為設計基

礎的天線陣列(DOA-based antenna array)和適應性天線陣列(adaptive antenna  

array)。 

 

4.1.1  切換波束式天線陣列 

 

切換波束式天線陣列是由事先設計好幾組固定波束所形成，這些波束的特性
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是由各自的權重向量所決定，每個波束會分別負責所指定的方向以及範圍。一般

來說基地台會事先設計好幾組權重向量，再依據使用者信號的到達角度選擇出一 

組最佳的權重向量，此組權重向量會使接收到的信號能量強度為最大。 

    設計一組含有 rM 根天線、四組權重向量之切換波束式天線陣列[9]，

* * *
,1 ,2 ,...

r

T

i i i i Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w ( )1, 2,3, 4i = ，對於均勻間距線性天線陣列而言，

( 1) sin
,

c r ijk k d
i kw e θ− −= ( )1, 2, , rk M= L ，其中 iθ 代表第 i組波束的指向方向、 rd 為接收

端天線間距。圖 4.1 為 4rM = 時，波束對於信號不同抵達角度的正規化波束場

形(normalized beam pattern)之示意圖。其中 1 45θ = − o、 2 15θ = − o、 3 15θ = o、 

4 45θ = o。 
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圖 4.1 波束對於信號不同抵達角度的正規化波束場型 

 

    接著此時必須從四組預先定義的權重向量中選擇一組 iw ，使接收到的信號 

強度為最大，此選擇法則如下 

1 2

0

1
2

0

max
arg ( )

max
arg ( ) 1,2,3,4

P
H
i

ni

P

i
ni

n

r n i

−

=

−

=

=

= ,   =

∑

∑

w w x
w

w

                         (4.1) 
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其中 ( ) ( ) ( ) ( )1 2 r

T

Mn x n x n x n⎡ ⎤= ⎣ ⎦x L 為接收端天線陣列在時間點 n所收到的

信號， P為觀察區間。如同(4.1)式所示，必須從四組不同的接收信號能量

1
2

1
0

( )
P

n
r n

−

=
∑ ，

1
2

2
0

( )
P

n
r n

−

=
∑ ，

1
2

3
0

( )
P

n
r n

−

=
∑ ，

1
2

4
0

( )
P

n
r n

−

=
∑ 中找出最大的值，並藉此決定相對

的權重向量 iw ，此種方法即為最大能量法。當w 決定之後，天線陣列便使用此 

組權重向量做為信號的接收，經過處理後的接收信號可表示為: 

( ) ( )Hr n n= w x                          (4.2) 

    此種切換波束式方法具有低複雜度的特性，在硬體實現上以及經濟成本的考

量下有很大的優勢。但是使用者信號抵達方向並非每次都落於波束的中心，若使

用者信號抵達方向位於波束邊緣而干擾的信號源卻落於波束中心，此時接收效果

會最差。此外在多重路徑的考量下，切換波束式天線陣列因其波束為固定式，所 

以無法針對每個路徑的信號提供個別處理，因此容易降低系統的效能。  

 

4.1.2 以信號抵達角度為設計基礎的天線陣列 

 

    以信號抵達角度為設計基礎的天線陣列所採用方式是以信號的入射抵達角

度(Direction of Arrival，DOA)為設計基準，不同於切換波束式天線陣列是由

幾組固定波束所形成，以信號抵達角度為設計基礎的天線陣列，會隨著信號入射

抵達角度的不同形成不同的波束場型，以達到接收最大信號能量的目的，同時對

於干擾的信號源也能用零(null)點角度的方向去指向干擾源。此種方法能有效隨

著信號源抵達方向的不同適當地改變權重向量值，更有效率地去接收信號同時達 

到抑制干擾信號的效果。 

    一般在求取以信號抵達角度為設計基礎的波束形成器的最佳化權重向量

前，要先估測信號源的抵達角度。兩種常見的信號源抵達角度估測法為 Multiple 

Signal Classification method(MUSIC)與 Estimation of Signal Parameters 

via Rotational Invariance Technique(ESPRIT)演算法[3]。當信號的抵達角度
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被估測出來後，再利用信號在統計上的相關特性，便可以求出最佳化的權重向

量。已經有相當多利用訊號源抵達角度做為設計基礎的波束形成演算法，下面將

討論兩種此類最基本的波束形成器，傅立葉(Fourier)波束形成器和最小變異無 

失真響應(Minimum Variance Distortionless Response，MVDR)波束形成器[3]。 

 

4.1.2.1 傅立葉波束形成器 

 

假設接收端為 rM 根天線陣列，信號源 1( )s n 的抵達角度為 1θ ，則接收端在時 

間點 n所收到信號向量 ( )nx 可表示為 

1 1( ) ( ) ( ) ( )n s n nθ= +x a n                              (4.3)  

其中 1( )θa 為陣列引導向量， ( ) ( ) ( )1 2( )
r

T

Mn n n n n n n⎡ ⎤= ⎣ ⎦n L 其元素為 . . .i i d 複

數高斯雜訊。接收到的信號向量 ( )nx 在經過波束形成器的權重向量 

* * *
1 2 ...

r

T

Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w 處理後所得到的輸出信號可表示為 

1 1( ) ( ) ( ) ( )H Hy n s n nθ= +w a w n                       (4.4) 

    現在考慮天線陣列中第 i根天線，則其輸出的訊雜比 iSNR 可以表示成(4.5)

式，而在波束形成器的輸出訊雜比 oSNR 則可表示成(4.6)式，兩者的訊雜比增益 

SNRG則如(4.7)式所示。 

{ }
{ }

{ }1( 1) sin
1 1

2

( ) ( )

( )

c rjk i d

i
ni

E e s n E s n
SNR

E n n

θ

σ

−

= =

2 2

2
                  (4.5) 

{ }
{ }

{ }

1 1

1 1 1

2

( ) ( )

( )

( ) ( ) ( )

H

o
H

H H

H
n

E s n
SNR

E n

E s n

θ

θ θ

σ

=

=

2 2

2

2

w a

w n

w a a w

w w

         (4.6) 

1 1( ) ( )H H
o

H
i

SNRSNRG
SNR

θ θ= = w a a w
w w

          (4.7) 
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其中 rd 為天線間距、 2
nσ 為雜訊能量。為了得到最大訊雜比增益，波束形成器必 

須調整權重向量使訊雜比增益最大化，整個描述可以表示為 

1 1max ( ) ( )H H

H

θ θw a a w
w w w

         (4.8) 

上式相對應的等效式可以表示為 

1 1

max
( ) ( )

1

H H

H

r

subject to
M

θ θ

    =

w a a w
w

w w
         (4.9) 

藉由 Lagrange multiplier method 可以得到最佳化的權重向量為  

  1
1 ( )F
rM

θ=w a             (4.10) 

將上面最佳化的權重向量代入(4.7)式可以得到 

1 1

1 1 1 12

1 12

1 1

( 1) sin ( 1) sin

1

1 ( ) ( ) ( ) ( )

1 ( ) ( )

( ) ( )
r

c r c r

H H

r

H

r
H

M
jk i d jk i d

i

r

MSNRG

M

e e

M

θ θ

θ θ θ θ

θ θ

θ θ

− − −

=

=

=

=

=

∑

a a a a

a a

a a            (4.11) 

    由上面的結果可以看出，透過波束形成器的作用後可以提升 rM 倍訊雜比， 

這結果等效於匹配濾波器(matched filter)的效果。  

 

4.1.2.2 最小變異無失真響應波束形成器 

 

    MVDR 波束形成器演算法的基本假設有兩個，第一個條件是將信號源入射角

度的訊號能量維持在0dB的狀態，第二個條件為要讓收到的整體訊號能量被降到

最低，這兩個假設組合在一起就能達到去除干擾的效果。假設現在接收端收到的 

訊號能量能夠表示為 
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{ } { }( ) ( )

=

H
MV

H
MV xx MV

E y n E n=
22 w x

w R w
          (4.12) 

其中 xxR 為信號源 ( )nx 的自相關 (auto-covariance)矩陣， MVw 為 MVDR 波束形 

成器的權重向量。整個問題可以描述為有限制條件的最佳化問題。 

1

min

( ) 1

H
MV xx MV

MV
H
MVsubject to θ    =

w R w
w

w a
           (4.13) 

    在此假設 xxR 為非奇異(nonsingular)矩陣，同樣藉由 Lagrange multiplier 

method 可以得到最佳化的權重向量為 

1
1( )MV xxλ θ−=w R a             (4.14) 

其中 

1
1 1

1
( ) ( )

H
MV xx MV H

xx

λ
θ θ−= =w R w

a R a
                  (4.15) 

    很明顯地傅立葉波束形成器只考慮了訊號源入射角度的資訊，只有針對入射

角度的訊號做匹配的動作，而並沒有抑制干擾訊號，所擷取出的訊號因遭受到干

擾源的影響會造成較差的輸出品質。相對地 MVDR 演算法除了使用訊號源抵達角

度的資訊外，還考量了接收端信號自相關矩陣所提供的資訊，不但保留了原本訊

號源所傳送的能量，更有效抑制來自於其它方向入射干擾能量，讓接收到的訊號 

有更好的輸出品質。 

 

4.1.3 適應性天線陣列 

 

    適應性演算法的優點在於可以隨著時間不斷地更新權重向量，透過權重向量

的不斷調整，可以使得系統效能更加接近於最佳化的結果。以下介紹兩種經常應

用於波束形成的適應性演算法，最小平均平方(Least Mean Square，LMS)演算法 

和遞迴最小平方(Recursive Least Square，RLS)演算法。 
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4.1.3.1 最小平均平方演算法[10] 

 

    最小平均平方法是建立在最陡峭法(steepest descent method)上，且利用 

遞迴的方式計算並更新權重向量： 

1( 1) ( ) [ ( )]
2

w wn n J nµ+ = + −∇               (4.16) 

其中 ( )J n∇ 為梯度向量，µ 為收斂因子(convergence factor)，用來控制收斂速

度。要精確地計算出梯度向量(gradient vector)是非常困難的，必須事先知道

自相關矩陣R 和互相關向量p。可以利用估測的梯度向量 ˆ ( )J n∇ 取代梯度向量 

( )J n∇ ，其數學表示式為 

ˆ ˆˆ( ) 2 ( ) 2 ( ) ( )p R wJ n n n n∇ = − +                          (4.17) 

其中 

ˆ ( ) ( ) ( )R x xHn n n=                   (4.18) 

*ˆ ( ) ( ) ( )p xn n d n=                       (4.19) 

為時間點 n的瞬時估測。將(4.17)、(4.18)以及(4.19)式代入(4.16)式中，可以 

得到  

ˆˆˆ ˆ ˆ( 1) ( ) [ ( ) ( ) ( )]w w p R wn n n n nµ+ = + −         (4.20) 

 *ˆ ˆ( ) ( )[ ( ) ( ) ( )]w x x wHn n d n n nµ= + −  

 *ˆ ( ) ( ) ( )w xn n e nµ= +             

    上述即為最小平均平方演算法。收斂因子µ 較小時，收斂速度較為緩慢；收

斂因子µ 較大時，收斂速度較快，但是只能得到較為粗略的梯度向量估測值。收 

斂速度也會和特徵值擴散(eigenvalue spread) ( )Rχ 有關，其數學表示式為 

max

min

( )R λχ
λ

=                          (4.21) 

其中 maxλ 為R 之最大特徵值， minλ 為R 之最小特徵值。 
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4.1.3.2 遞迴最小平方演算法[10]  

 

    假設在瞬時時間點 i，正確的信號值 ( )d i 和波束形成器的輸出值 ( ) ( )H n iw x 間 

的誤差可表示為 

( ) ( ) ( ) ( )He i d i n i= − w x            (4.22) 

則若將時間點 n之前n點平方誤差做加權的相加則可以表示為 

1

*

1

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

n
n i

i
n

n i H H

i

n e i

d i n i d i i n

ξ λ

λ

−

=

−

=

=

⎡ ⎤ ⎡ ⎤= − −⎣ ⎦ ⎣ ⎦

∑

∑

2

w x x w
     (4.23) 

其中λ 為遺忘因子(forgetting factor)，其範圍為0 1λ< ≤ ，n為觀察區間上限

且1 i n≤ ≤ 。若(4.23)式對 ( )H nw 做梯度向量微分且其微分後的結果設為零，則 

可以得到下列的結果 

1( ) ( ) ( )n n n−=w R p             (4.24) 

其中 

1
( ) ( ) ( )

n
n i H

i
n i iλ −

=

=∑R x x            (4.25) 

*

1
( ) ( ) ( )

n
n i

i
n i d iλ −

=

=∑p x            (4.26) 

根據上面(4.25)以及(4.26)式，可以透過遞迴的方式更新 ( )nR 及 ( )np  

( ) ( 1) ( ) ( )Hn n n nλ= − +R R x x           (4.27) 

*( ) ( 1) ( ) ( )n n n d nλ= − +p p x           (4.28) 

應用反矩陣輔助定理(inversion lemma)可得到 

1 1 1 1( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1)Hn n n n nλ− − − −⎡ ⎤= − − −⎣ ⎦R R q x R        (4.29) 

其中 

1 1

1 1

( 1) ( )( )
1 ( ) ( 1) ( )H

n nn
n n n

λ
λ

− −

− −

−=
+ −

R xq
x R x

                (4.30) 

為增益向量(gain vector)。重新整理(4.29)式則 
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1 1 1 1 1( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1)Hn n n n nλ λ− − − − −= − − −R R q x R             (4.31) 

將(4.28)和(4.31)式代入(4.24)式可以得到 

*

*

( ) ( 1) ( ) ( ) ( ) ( 1)

( 1) ( ) ( )

H

p

n n n d n n n

n n e n

⎡ ⎤= − + − −⎣ ⎦
= − +

w w q x w

w q
      (4.32) 

其中 ( )pe n 為事前估測誤差(prior estimation error)。  

遞迴最小平方演算法相較於最小平均平方演算法會有較快的收斂速度，但是 

相較於最小平均平方演算法需要較複雜的數學運算。 

    由於適應性波束形成演算法能夠藉由使用最小平均平方誤差法更新權重向

量，在接收所有的信號能量時也能夠達到抑制干擾的效果。比起切換波束式天線

陣列和以信號抵達角度為設計基礎的波束形成器會有最好的效能表現，但其缺點 

是需要訓練訊號(training signal)去幫助權重向量的更新。 

 

4.2 應用於正交分頻多工系統之波束形成技術 

 

    由多重路徑傳遞所產生的路徑延遲，會造成前述使用信號抵達角度為設計基

礎或適應性的波束形成器在時域的操作上會有很嚴重的影響性。利用正交分頻多

工系統在頻域上的子載波通道可視為平坦衰減(flat fading)的特性，則 4.1 節

所提的波束形成技巧能夠在每個子載波上維持正常的運作。本節中將討論如何將 

智慧型天線技術應用於正交分頻多工系統上。 

    使用智慧型天線接收正交分頻多工信號，可根據系統結構不同區分成兩種型

態，第一種類型是前置-快速傅立葉轉換型(Pre-FFT type)，第二種是後置-快速 

傅立葉轉換型(Post-FFT type)。 

 

4.2.1 前置-快速傅立葉轉換型天線陣列 
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圖 4.2 前置-快速傅立葉轉換型天線陣列 

 

    前面 4.1 節所提到的波束形成演算法是在時域上對信號做處理，同樣地前置

-快速傅立葉轉換型波束形成器也是處理時域上的信號，而最大的不同點在於經

過接收端權重向量處理後的資料，還必須做快速傅立葉轉換後才能在頻域上做通

道等化的處理。所以其基本原理也是採用一組複數的權重向量w 來調整無線電波

的波束場型，使用適當的輻射場型收發訊號，來增強訊號強度與抑制雜訊及同頻

干擾。由於權重向量置於快速傅立葉轉換之前，所以稱為前置-快速傅立葉轉換 

型，其結構如圖 4.2 所示。 

關於前置-快速傅立葉轉換型天線陣列的相關演算法已被提出[11][12] 

[13]，而各種演算法都有其優缺點。其中若使用切換波束式的做法，則必須預先

設計好幾組固定波束，每個波束的特性是由其各自的權重向量所決定，每個波束

負責各自的方向以及範圍。而接收端會根據(4.1)式最大能量決定法則決定最佳 

化權重向量。 

    前置-快速傅立葉轉換型結構採用切換波束式的做法，由於只需要一組權重

向量且不需要複雜的演算法所以可以滿足低複雜度的要求，且能夠有效提升系統

效能。然而其最大的缺點在於若使用者信號的到達角度和干擾信號的到達角度差

異很小時，切換波束式天線陣列無法有效區分使用者信號與干擾信號，此時與單 

天線接收狀況相同，無法有效改善系統效能。 
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4.2.2 後置-快速傅立葉轉換型天線陣列 
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圖 4.3 後置-快速傅立葉轉換型天線陣列 

 

    4.1 節中以信號抵達角度為設計基礎或採用適應性演算法的波束形成器都

是操作在時域上，然而由於多重路徑的傳輸延遲，波束形成演算法除了會受到空

間的效應外還會受到多重路徑延遲的影響。採用正交分頻多工系統可以解決上述

多重路徑所造成的問題，雖然整個通道在頻域上仍舊會呈現選擇性衰減

(selective fading)的情況，然而在頻域上的每個單一子載波可被視為窄頻信

號，所以實際上仍可被視為平坦衰減(flat fading)的通道，所以 4.1 節中所提 

的波束形成技巧依然能夠在每個單一子載波上正常運作。    

後置-快速傅立葉轉換型天線陣列[14]其架構如圖 4.3 所示，每根天線擁有

各自的快速傅立葉轉換結構，且權重向量位於快速傅立葉轉換結構之後，相當於

在頻域上做信號處理。針對每個位於不同頻帶上的子載波分開進行處理，所以每

個子載波擁有各自的波束形成器,第 n個子載波的波束形成器之輸出之數學表示 

式為 
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, ,
1

, 0 1
rM

n n k n k
k

P W Y n N
=

=    ≤ ≤ −∑                             (4.33) 

其中 ,n kW 為第 k根天線上之第 n個子載波之權重值， ,n kY 為第 k根天線上之第 n個 

子載波之信號。 

    適應性天線陣列波束形成演算法常被用來做為後置-快速傅立葉轉換型天線

陣列的權重更新演算法，其最大的優點為可以省略等化器，這是一個很大的優

勢，因為要設計性能良好的等化器，必須估測通道之頻率響應，而在干擾嚴重的

環境之下，要精確估測使用者之通道頻率響應並不容易達成。因此在干擾嚴重的

環境下，可以使用後置-快速傅立葉轉換型天線陣列，來避免遭遇通道估測的問 

題。 

    針對每個位於不同頻帶上的子載波使用各自的波束形成器，還有一項另外的

優勢，就是能有效抑制窄頻帶干擾。窄頻帶干擾只會影響在信號頻寬之內部份特

定頻率的信號，也就是只會影響幾個特定的子載波。因此使用多個波束形成器可

以擁有較大的彈性，因為可針對每個子載波面臨的環境以及所遭受的干擾而產生 

各自的最佳化權重向量。 

後置-快速傅立葉轉換型天線陣列雖然可以有效提升系統效能，但是針對個

別子載波的權重向量做最佳化運算，其結構需要龐大的運算量。為了解決上述的 

問題，有兩種策略可以降低系統的複雜度。 

 子載波群組化[15]的概念 

對於正交分頻多工信號而言，若在給定固定信號頻寬之下，當使用的子載波

數目越多，則相鄰子載波上的通道頻率響應會越相似。因此可將相鄰的幾個子 

載波視為同一個群組，並使用同一個波束形成器，稱為子載波群組化。 

在平坦衰減的通道之中，使用子載波群組化的結構，由於每個子載波上所受

到的通道效應非常類似，所以多個相鄰的子載波可以共用相同權重向量，相對 

地可大幅簡化運算量。 

在頻率選擇性衰減通道之中，由於每個子載波的通道效應會有所差異，因此
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針對每個子載波個別處理會得到較好效能，所以相鄰子載波共用相同的權重向量 

的數量必須要降低以確保系統效能維持在所要求的規格下。 

 子載波間的內插法 

使用子載波群組化的概念雖然可以有效降低運算的複雜度，但子載波共用相

同權重向量的數量越大時，也就是使用愈少波束形成器的情況之下，容易造成系

統效能的降低。若只計算在幾個特定的子載波上的權重向量，其餘子載波之權重

向量透過內插之方式求得，透過此方式可有效減低運算量。有四種常用可做為子

載波的內插法[7]，其中包含了 Linear Interpolation、Cubic Spline 

Interpolation、Lagrange Interpolation 以及 B-spline Interpolation。使用

不同內插法來降低後置-快速傅立葉轉換型波束形成器之複雜度，在效能表現上 

會有所不同，所需的乘法量亦會有所差異，其中線性內插法複雜度最低且可以得 

到不錯的效果。 

    上述子載波群組化和子載波間的內插法能夠單獨或是混合搭配應用在正交

分頻多工系統上，整個效能表現會隨著通道特性的不同而有所變化，且相對應的 

複雜度也會有很大的差異性[7]。 

 

4.3 傳送波束形成(transmit beamforming)技術 

 

    當系統為 Time Division Duplex(TDD)模式下，由於下鏈(downlink)和上鏈

(uplink)通道具有互為對稱(reciprocity)的特性，所以經由波束形成演算法所

得到的接收端最佳權重向量亦能做為傳送信號時最佳的權重向量值。然而當系統

採用 Frequency Division Duplex (FDD)模式時，由於下鏈和上鏈往往使用不同

的頻帶傳輸，此時下鏈和上鏈通道的特性是不盡相同的，所以無法利用通道互為

對稱的特性，使用接收端權重向量做為傳送權重向量值的依據。除此之外，由於

發射端和接收端所處的通訊環境不同，所感受到的干擾和雜訊也會有很大的差
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異，相對地根據下鏈通道所估測出的傳送權重向量和根據上鏈通道所估測出的接

收權重向量，在本質上會有很大的差異性。以下鏈通訊情況而言，當基地台無法

使用通道互為對稱特性得到傳送權重向量時，發射端在傳送信號之前，必須先獲

悉整個下鏈通道的資訊，而這些通道資訊必須由用戶端先做下鏈通道的估測動

作，再藉由上鏈回授路徑回傳這些資訊給基地台做為傳送權重向量最佳化的依

據。這種利用已知的空間通道資訊做類似空間匹配濾波器的動作，此種技術即稱 

為傳送波束形成(transmit beamforming)。   

    傳送波束形成是一種可以有效得到天線增益(array gain)最簡單的策略，而

唯一的要求是發射端必須要先知道通道狀態資訊(channel state information，

CSI)。其中一種應用在 MIMO 通道上，同時結合傳送波束形成(transmit 

beamforming)和接收匹配組合(receive combining)的方式，稱為最大比例傳輸

最大比例接收(maximum-ratio-transmission maximum-ratio-combination， 

MRT-MRC)的技巧[16][17]，能夠得到最大的天線增益。 
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圖 4.4 應用於 MIMO 通道上的波束形成系統 

 

    考慮在發射端有 tM 根天線而接收端有 rM 根天線的通訊系統，其架構如圖

4.4 所示。在離散時間等效通道模型上，可以用一個 r tM M× 通道矩陣H來表示， 

則傳送信號 s經過通道後在接收端的信號可表示為 
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H H
r t ry s= +w Hw w n                                     (4.34) 

其中 ,1 ,2 , t

T

t t t t Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 和 * * *
,1 ,2 , r

T

r r r r Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 分別為波束形成

權重向量(beamforming weight vector)和匹配組合權重向量(combining weight  

vector)，雜訊向量n的元素為 . . .i i d 複數高斯雜訊 ( )00,CN N 。 

    假設接收端已將整個空間通道的資訊藉由回授路徑反饋給發射端，在採用最

大比例傳輸最大比例接收的系統中，關鍵的問題在於如何設計 tw 和 rw 使接收端

能夠得到最大的訊雜比(SNR)。假設傳送信號的能量可表示為
2

s tE s ε⎡ ⎤ =⎣ ⎦ ，則在 

接收端的訊雜比可表示為 

2

2
0

H
t r t

r
r N

ε
γ =

w Hw

w
                    (4.35) 

其中
2H

r r tΓ = w Hw 為等效通道增益(effective channel gain)。假定傳送和接 

收功率維持常數，即 1t =w 、 1r =w ，則(4.35)式可重新表示為 

2

0 0

H
t r t t r

r N N
ε εγ Γ= =

w Hw
           (4.36) 

從向量範數不等式(vector norm inequality)可以得到下面的不等式 

2 2 2H
r t r t≤w Hw w Hw                 (4.37) 

    可以看出當 t
r

t

= Hww
Hw

時，可以得到最大的訊雜比，所以接收端最佳化的權

重向量即為最大比例接收(maximum ratio combination，MRC)。現在考慮如何決 

定傳送權重向量，可表示如下  

,
1

max
arg

t

t opt t
=

=
w

w Hw                (4.38) 

    上式的最佳解 tw 為通道矩陣H最大奇異值(largest singular value)所對

應的特徵向量(right singular vector)。在給定 rw 情況下 ,t optw 能夠最大化
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H
r tw Hw ，所以傳送端最佳化權重向量的決定為最大比例傳輸(maximum ratio 

transmission，MRT)的策略。值得注意一點的是， tw 和 rw 的最佳解並非唯一解，  

j
te

θw 和 j
re

θw 同樣也是(4.36)式的解集合，其中θ 為任意值。則現在最大訊雜比 

(maximum SNR)可以表示為 

1

0

t
r N

λ εγ =                 (4.39) 

其中 1λ 為相對於 HH H最大奇異值。 

    另外值得一提的是，傳送波束形成並沒有天線間距限制的問題。而前面所提

到的以角度為設計基礎的波束形成器，為了要符合空間耐奎斯特取樣定理避免旁

瓣輻射的現象，會要求天線間距必須要小於或等於載波波長的二分之ㄧ。然而傳

送波束形成是利用通道狀態資訊(CSI)矩陣估測最佳化傳送權重向量，所以並不 

會受到天線擺放間距的影響。 

 

4.4 利用權重向量編碼設計(codebook design)降低回授量  

    的技巧 

 

    傳送波束形成(transmit beamforming)的技巧能夠有效提升接收端的訊雜

比，然而回授整個通道狀態資訊矩陣會浪費很大的頻寬資源。一種解決的方式為

接收端先行估測最佳化的傳送權重向量，再藉由回授路徑反饋給傳送端，對一個

r tM M× 通道矩陣只回授權重向量可以降低 rM 倍通道頻寬資源。然而在現今講

求高頻譜使用率的原則下，如此的資訊量仍然稍嫌浪費，而更有效的回授資訊技

巧是必要的。若將最佳化權重向量先行以量化的方式進行編碼，且傳送和接收端

兩者都事先知道整個編碼設計的方式，則接收端只需要將編碼過的編碼字

(codeword)代號(lable)回授給傳送端。這種方式可以大幅將低回授量，而且仍 
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然維持整個傳送波束形成的效能表現。 
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圖 4.5 傳送權重向量編碼設計系統模型 

 

    考慮一個在傳送端有 tM 根天線，而接收端只配置單一天線無線通訊系統，

如圖 4.5 所示。假設通道向量的元素為無相關性(uncorrelated)且期望值(mean)

為零的循環複數高斯隨機變數(circularly complex Gaussian)，則通道向量

( )2
1 2 ~ ,

t t

T

M h Mh h h CN σ⎡ ⎤= ⎣ ⎦h 0 IL 可視為 . . .i i d 瑞雷衰減通道，並且在此假設

通道為平坦衰減的狀態。假定回授路徑不會產生傳遞錯誤的情況，且沒有處理延

遲(processing delay)和回授延遲(feedback delay)的情況發生，但回授的頻寬

(bandwidth)必須被限制。假設整個系統設計限定每次回傳時間內只能回授B位

元的資訊量，則整個權重向量編碼字(codeword)數目被限定為 2BM = 。整個編

碼字的集合可表示為 { }1 2, , , MW = w w wL ，其中 * * *
,1 ,2 , t

T

i i i i Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 且

1i =w 。假設傳送信號 s有平均能量
2

s tE s ε⎡ ⎤ =⎣ ⎦ ，則接收端收到的信號可表示 

為  

Hy s n= +w h              (4.40) 

其中w 為傳送權重向量， n為期望值(mean)為零、變異數(variance)為 0N 的可
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加性白色高斯雜訊，且在此假設 0 1t Nε = 。為了使接收端得到最大的訊雜比，接 

收端必須從編碼簿(codebook)中決定最佳的編碼字，可表示如下 

( )

2

22

max
arg

min
arg

H
opt i

i

H
i

i

W

W

∈

∈

=

= −

w

w

w w h

h w h
            (4.41) 

    決定相對於最佳權重向量編碼字後，接收端只需回授編碼字的代號給發射

端。而現在最主要的問題為如何設計一組最適當編碼簿使系統能夠達到最佳的效

能。關於如何設計編碼簿有兩種主要的方式常被採用，一種為利用球形向量量化

(sphere vector quantization，SVQ)編碼技巧[18][19][20]，另外一種是採用 

Grassmannian line paking 的概念[16][17][21]設計編碼字。 

 

4.4.1 應用球形向量量化技巧於編碼簿設計 

 

    現在從統計平均量的觀點來看，在(4.41)式中最大化
2H

iE ⎡ ⎤
⎢ ⎥⎣ ⎦

w h 等效於最小 

化
22 H

iE ⎡ ⎤−⎢ ⎥⎣ ⎦
h w h ，因此整個編碼簿設計可以被正式的描述為 

22min

1
i

H
i

H
i i

W
E

subject to i
∈

⎡ ⎤−⎢ ⎥⎣ ⎦

 =    ∀

w
h w h

w w
                               (4.42) 

    上述(4.42)式可以被視為一個向量量化(vector quantization，VQ)的問題 

[18]，可以改用下面(4.43)式來重新定義整個問題。 

( )
{ }

( )

2

1 2
22

~ ,source input:
codebook: , , , , 1

distortion metric: , ,

th M

M i

H
i i

CN

W i

d i

σ

= =    ∀

= −    ∀

h 0 I

w w w w

h w h w h h

L            (4.43) 

一個正規化的平均訊雜比(average SNR)衰減可以表示為 
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22

2

2
1

H
i

H
i

E
E

E

⎡ ⎤−⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎣ ⎦⎡ ⎤
⎣ ⎦

h w h
w g

h
             (4.44) 

其中通道向量h的方向可表示為
h=g
h

，且(4.44)式的等號成立來自於h為複數

. . .i i d 瑞雷衰減分佈(Rayleigh distributed)的關係，所以g 和 h 彼此間呈現出

互為獨立的特性。由於
2 2

t hE M σ⎡ ⎤ =⎣ ⎦h 可被視為固定的常數值，所以可以使用

2
1 H

i− w g 取代
22 H

i−h w h 成為新的目標函數(objective function)，則原本的 

向量量化(VQ)問題可以重新表示為 

( )
{ }
( )

1 2
2

~source input:
codebook: , , , , 1

distortion metric: , 1 ,

tM

M i

H
i i

U

W i

d i

Ω

= =    ∀

= −    ∀

g

w w w w

g w w g g

L           (4.45) 

其中 tMΩ 表示位於複數 tM 維向量空間內的單位幾何球體(hypersphere)子空

間， ( )U ⋅ 表示為均勻散佈(uniform distribution)。現在信號源的輸入可以被g

取代，而失真量測(distortion measure)變成 ( ), id g w 。值得注意的是當訊號源

輸入為均勻散佈時，編碼字會成為位於單位幾何球體空間上的向量，(4.45)式所

建構的問題即為球形向量量化(SVQ)的問題。很明顯地在球形向量量化中，失真

量測值為訊號源輸入向量(source input vector)對編碼字向量(codeword 

vector)的投影距離，它是不同於傳統訊源編碼(source coding)所採用歐幾里得 

距離(Euclidean distance)做為失真量測標準。 

 

4.4.2 應用 Grassmannian line packing 的觀念於編碼簿  

      設計 

 

    從前面 4.3 節探討中，假如任意兩向量 1w 和 2w 有 1 2
je θ=w w 的關係，其中θ
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為任意角度，若 1w 為最佳化傳送權重向量則 2w 亦為最佳傳送權重向量解。現在

定義當兩單位向量 1w 、 2w 有上述的特性時，則定義 1 2≡w w 。這等效的關係式

定義了在複數 tM 維向量空間 tMC 內 1w 和 2w 是相同的線(line)，而所有具有此特

性的線構成 tMC 內一維子空間的集合 tMΩ 。有了上述的定義和觀念後，現在可以 

說明 Grassmannian line packing 的概念。 

    Complex Grassmannian manifold ( ),1tg M 為複數 tM 維向量空間內所有一

維子空間的集合，假設現在 1w 和 2w 為位於子空間 ( ),1tg M 內任意兩單位向量，

定義一個由兩向量 1w 和 2w 所形成的線之間的距離函數(distance function)為 

[21][22] 

( ) ( ) 2

1 2 1,2 1 2, sin 1 Hd θ= = −w w w w             (4.46) 

其中 1,2θ 為兩向量之間的夾角。 

    Grassmannian line packing 問題是找出位於 ( ),1tg M 空間內， N 條線所形

成的集合(set)或包裹(packing)，而使得這集合中的任意兩條線彼此之間的最小

距離函數值能夠被最大化的問題。由於傳送波束形成的權重向量通常限定為單位

向量，所以上述解 Grassmannian line packing 問題也能夠應用於傳送權重向量

的量化問題。找出最佳編碼字集合即等效於找出位於 ( ),1tg M 空間內N 條單位向 

量，使得任一兩向量最小距離能夠有最大的差距。 

    回到最初編碼簿設計的問題，已知h為複數 . . .i i d 瑞雷衰減分佈，則最佳權重

向量解 j
opt

he θ=w
h

亦會有相同的機率分佈，所以 optw 滿足上述 Grassmannian 

line packing 的特性。所以整個編碼簿的設計問題能夠用解 Grassmannian line 

packing 問題的方式去解決，所以在編碼簿設計中可以使用(4.46)式做為失真量 

測函數。  

 



 43

4.4.3 利用 generalized Lloyd algorithm[18]設計最佳化 

      編碼簿  

 

    從(4.45)和(4.46)式中可以看出，基本上球形向量量化和 Grassmannian 

line packing 兩者的失真量測公式有相類似的特性，但有一個最重要的差異為

球形碼是位於單位球體上的點，而 Grassmannian line packing 卻是在向量空間 

中穿越原點的線。 

藉著利用 generalized Lloyd algorithm(GLA)能夠解球形向量量化的問題。 

首先假設 iA代表編碼字 iw 在向量空間上的鄰近區間，且能夠將輸入信號空間

tMΩ 區分成M 個分割區 1 2, , , MA A AL ，接著對於量化設計有兩個必要條件必須被 

滿足：  

(1) 質心條件(centroid condition)： 

    以第 i個區間 iA為例，其相對應的區域通道相關矩陣(local channel 

correlation matrix)為 H
i iE A⎡ ⎤= ∈⎣ ⎦R hh h ，則最佳化傳送波束權重向量  

,i optw 能夠最大化 H
i i iw R w ，可以表示為 

,
1

max
arg

i

H
i opt i i i i

=
= =

w
w w R w u                    (4.47) 

其中 iu 為對應於 iR 最大奇異值的特徵向量。換句話說，對於區間 iA的最

佳權重向量會沿著 iR 的主特徵向量(principal eigenvector)的方向，上 

面(4.47)式即為質心條件。 

(2) 最鄰近區域法則(nearest neighbor rule)： 

    如何將空間通道劃分成上述提到的M 個 iA區間，必須制定一定的規   

則，此規則即為最鄰近區域法則，可描述如下：  

( ) ( ), , , , 1, 2, ,i i jA if d d i j M∈    ≤    ∀ =h h w h w L             (4.48) 
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      上式的區分規則即為球形向量量化中的失真量測公式，而所有的輸入向量  

      h會先行找到與它最接近的編碼字 iw ，然後將該輸入向量歸類到屬於 iA   

      的區間內。     

    Generalized Lloyd algorithm 就是重複利用上述兩個必要條件，遞迴找出 

最佳編碼字和新的區分區域。  

 

 Generalized Lloyd algorithm： 

(1) 隨機產生M 個合法編碼字，建立初始的編碼簿。 

(2) 對於步驟一所產生的編碼簿，使用(4.48)式最鄰近區域法則找出所 

      有輸入向量的最佳區分區域。 

(3) 對於步驟二所產生的區域，使用(4.47)式質心條件分別找出各劃分 

      區域 iA中相對應的最佳編碼字。 

(4) 回到步驟二，重複執行直到編碼字收斂到定值。 

 

    利用質心條件和最鄰近區域法則，總體的平均失真會隨著遞迴次數的增加而

降低，所以可以確保收斂的成立。上述針對於 MISO 通道編碼簿設計的技巧也能 

應用在 MIMO 的天線系統上[20]。  

 

4.5 適用於多重用戶傳送波束形成(multiuser transmit   

    beamforming)的技巧 

 

    有別於 4.3 節只對於單一使用者權重向量做最佳化，多重用戶(multiusers)

傳送波束形成(transmit beamforming)技巧[23][24][25]是能夠大幅提升系統

通道容量的技術。它是將各個用戶端的信號用不同的權重向量同時由發射端天線

傳送給每個用戶，而多重用戶傳送波束形成演算法就是找出所有使用者最佳化傳
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送波束權重向量。假設有M 個信號藉由天線陣列同時傳送給個別使用者的接收 

端，如圖 4.6 所示： 

 

Encoder 1w1w

MwMw

•
•

•

•
•
•

Encoder

•

•

•

Estimate
1ĥ

Estimate
1ĥ

Estimate
ˆ
Mh
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ˆ
Mh

1h

Mh

•
•

•

BS

MS M

MS 1

 

圖 4.6 多重用戶傳送波束形成系統 

 

    假設位於基地台傳送端的天線數為 tM 根，而用戶端只使用單一全向性天線

接收信號。從發射端至第 j個用戶的複數通道向量為 jh ，在此假定通道為平坦衰

減(flat fading)通道且在傳送信號期間通道為穩定(stationary)的狀態。假設

傳送給第 j個用戶的信號 js 使用的權重向量為 jw 、傳送功率為 jp ，則對第 k個 

用戶端收到的信號可表示為 

1

M
H

k j k j j
j

y p s
=

=∑w h             (4.49) 

其中 * * *
,1 ,2 , t

T

j j j j Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 、 1j =w ( )1, 2, ,j M= L ，且忽略接收端的雜

訊成份。重新令 j j jp=w w% ，即新的權重向量 jw% 包含了傳送功率控制(power 

control)項，且令
2

1s jE s⎡ ⎤ =⎢ ⎥⎣ ⎦
。則第 j個信號抵達至第 k個用戶端的能量可表示 

如下 

2H H H H
jk j k j k k j j k jc = = =w h w h h w w R w% % % % %            (4.50) 

現在定義在第 k個用戶端的平均信號功率對干擾功率的比值(SIR)為 
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1

kk
k M

jk
j j k

c

c
γ

=  ≠

=
∑

             (4.51) 

    整個系統的目標為找出一組權重向量使有最小值的 SIR 能夠最大化，可表示 

如下 

{ }
1

1, 2, , 1 2
, ,

max
, , , arg min , , ,

M

opt opt M opt Mγ γ γ=
w w

w w w
% %L

% % %L L         (4.52) 

    可以得到證明當 1 2 Mγ γ γ= = =L 時，(4.52)式可以得到最佳解。然而上述問 

題很難做處理，進一步次最佳化處理為將(4.52)式轉為下面的形式[23] 

{ }
1

1 1 1
1, 2, , 1 2

, ,

min
, , , arg

M

opt opt M opt Mγ γ γ− − −= + + +
w w

w w w
% %L

% % %L L     (4.53) 

    同樣地可以得到證明當 1 2 Mγ γ γ= = =L 時，(4.53)式會出現最佳解。為了進 

一步簡化上式所描述的問題，現在令 

1H
j k j =w R w% %              (4.54) 

其中 

( )
k

k H
k ktr

= RR
R R

            (4.55) 

    利用(4.54)的限制條件，那麼(4.53)式可以被分解成一組獨立最佳化問題的 

集合形式： 

min
arg

1

H
j j j j

j

H
j j jsubject to

=

    =

w w Q w
w

w R w

% % %
%

% %

           (4.56) 

其中 

1

M

j k
k k j=  ≠

= ∑Q R                    

    上式的解即為對應於 ( ),j jR Q 最大特徵值的廣義特徵向量(generalized 

eigenvector)，若令 jd 為最大廣義特徵向量上的單位向量，則包含功率控制的 

最佳化權重向量解可以表示如下 
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( ) 1 2H
j j j j j

−
=w d R d d%                (4.57) 

    上式的解可以被證明即為最大化
H
j j j
H
j j j

w R w
w Q w
% %

% %
的解，其物理意義為使每個用戶

端收到的信號和交互干擾信號的比值能夠被最大化。上述的方法雖然只能得到次 

最佳化的解(suboptimal solution)，但已很接近由模擬所得到的最佳解情況。 

    由於多重用戶傳送波束形成演算法通常與功率控制的問題結合在一起，往往

需要使用一些遞迴解法和限制條件，而相關的議題和演算法架構可以參考相關的 

文獻資料[24][25]。 
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第五章 通道模型的特性  

 

    通道模型為模擬現實環境下的通道狀態，在不同的環境底下，則需利用不同

的環境參數來模擬通道，而一個通訊系統在不同的通道模型下，則會有不同的效

能。當然對於各種 MIMO 多天線技術而言，不同的環境也會有不同的最佳化策略。

本章將從基本的 SISO 通道模型開始探討，接著將其拓展到 MIMO 空間通道環境， 

並探討通道和天線陣列之間的關聯性。 

 

5.1 SISO 通道模型   

 

    在無線通道環境下，傳送信號會沿著數條不同的路徑抵達到接收端，如此的

通道特性即為多重路徑(multipath)效應。這些路徑會受到環境中障礙物的影響

產生反射、散射的現象和路徑延遲的效應，因此會產生不同的路徑衰減和延遲時

間，這些在不同路徑傳送的信號將會在接收端產生疊加的效應，進而造成接收到

的信號會產生失真的現象。而這些信號的變動量會隨著時間和接收端的位置產生 

不同的振幅和相角變化，而這些現象便稱為衰減(fading)。一個衰減通道脈衝響 

應(impulse response)能夠表示為 

( ) ( ) ( )
1

0

,
L

l l
l

h t tτ β δ τ τ
−

=

= −∑            (5.1) 

其中 L為可解析(solvable)通道路徑， ( )l tβ 和 lτ 分別為第 l條可解析通道路徑的

路徑增益(path gain)和路徑延遲時間(path delay time)，其中路徑增益又可 

表示為[26][27] 

( ) ( ), ,

,

2 cos

1

l q d l q
l q

Q
j f t

l
q

t c e φ π γβ +

=

=∑            (5.2) 

其中Q為不可解析的子路徑數量， ,l qc 、 ,l qφ 和 ,l qγ 分別為第 l條可解析路徑內第 q
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條不可解析子路徑的隨機路徑增益(random path gain)、初始相位(phase)和訊

號路徑入射角度和接收端移動方向之間的夾角， df 為最大都卜勒頻率(maximum 

Doppler frequency)。假設 ,l qγ 和 ,l qφ 為相互獨立且均勻散佈在角度區間 [ ),π π−

內，則由中央極限定理(central limited theory)可以證明，當Q很大時 ( )l tβ 會 

趨近於複數高斯隨機過程(complex Gaussian random process)[27]。 

    假設可解析路徑的延遲時間 lτ 是位於取樣時間點上，即 l sl tτ = × ，其中 l為 

整數值、 st 為取樣點時間間距，則衰減通道的脈衝響應能被簡化為 

( ) ( ) ( ), ,

,

2 cos

1
, l q d s l q

l q

Q
j f nt

l s
q

h n l nt c e φ π γβ +

=

= =∑            (5.3) 

    當接收端為移動狀態時通常會造成整個通道的改變，假定現在訊號 )(ts 沿著

第 l條可解析路徑內第 q條子路徑傳送，此時位於遠方的接收端朝著固定的方向

移動時，如圖 5.1 所示。 

S

A

B
,l qγ

d

l∆

,l qφ

, ,l q l qφ φ+ ∆

Direction of 
motion

 

圖 5.1 計算都卜勒頻率示意圖 

 

    當接收端在時間點為零時位於 A點，當時間點為 t時到達 B點，期間移動的 

直線距離為 d，則接收訊號的相角變化率可表示為 

,

,

,

,

2

2 cos

2 cos

2 cos

l q
c

c
l q

c
l q

d l q

l

f d
c
f v t
c
f t

πφ
λ

π γ

π γ

π γ

∆ = ∆

=

=

=

            (5.4) 
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其中 cλ 、 cf 、 c和 v個別為訊號載波波長(radio wavelength)、載波中心頻率

(ratio center frequency)、光速和接收端的移動速度。很明顯地，最大相角變 

化率會發生在 , 0l qγ = 時。  

     

5.1.1 在正交分頻多工系統下載波間干擾效應的分析[28] 

   

    如第三章所述正交分頻多工系統，假設 ( )X m 為第m個子載波上傳送的資

料，則經過 N點離散傅立葉反轉換(IDFT)後的資料可表示為 

( ) ( ) N
mnjN

m
emX

N
nx

π21

0

1 ∑
−

=

=               (5.5) 

    在保護區間加上 CP(cyclic prefix)的處理後，再透過天線將訊號傳送給接

收端。假設通道中可解析的路徑為 L條，則在時間點為 st n t= × 時第 l條的通道路 

徑脈衝響應可表示為 ( , )h n l ，則經過通道後抵達接收端的訊號可表示為 

( ) ( ) ( ) ( )nzlnxlnhny N

L

l
+=∑

−

=

,,
1

0

            (5.6) 

其中 ( )N⋅ 表示 N 點循環移動(cyclic shift)， ( )z n 為可加性白色複數高斯雜訊

(additive white complex Gaussian noise)。則接收到的訊號 ( )y n 在離散傅立 

葉轉換(DFT)後，在第 k個子載波的資料可表示為 

( ) ( ) N
nkjN

n
enykY

π21

0

−−

=
∑=                 (5.7) 

將(5.5)和(5.6)代入(5.7)式，可以得到下面公式 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
1

0

, ,
N

m m k
Y k G k k X k G k m X m Z k

−

=  ≠

= + +∑             (5.8) 

其中 

( ) ( )
( )

( ) ( )
2 2 21 1 1

0 0 0

1, , ,
n m k lm nkN L Nj j j
N N N

n l n
G k m h n l e e Z k z n e

N

π π π−− − −− −

= = =

=    =∑∑ ∑  (5.9) 

當通道為時變時，(5.8)式右邊的第二項並非為零，這代表每個子載波會受

到其他子載波上的資料干擾，此即為載波間干擾(intercarrier interference， 
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ICI)效應。換句話說，當通道為非時變時在(5.2)式的 df 將會為零，這表示 ICI 

效應將會消失。進一步對 ICI 效應做探討，設通道脈衝響應在時間上的平均值為 

( ) ( )∑
−

=

=
1

0

,1 N

n
ave lnh

N
lh               (5.10) 

則 ( , )h n l 的變動量可以表示為 

( , ) ( , ) ( )aveh n l h n l h l∆ = −                (5.11) 

因此可以得到下面(5.12)和(5.13)的關係式 

( ) ( ) N
lkjL

l
ave elhkkG

π21

0

,
−−

=
∑=            (5.12) 

( ) ( )
( )2 21 1

0 0

1, , ,
n m k lmN L j j
N N

n l
G k m h n l e e m k

N

π π−− − −

= =

= ∆    ≠∑∑        (5.13) 

    假設當通道為非時變時，那麼 ( , )h n l∆ 和 ( ),G k m ，m k≠ 將會為零。在離散 

傅立葉反轉換後的接收信號也能夠用矩陣的形式來表示 

1−

= +
= +

Y GX Z
FHF X Z

                          (5.14) 

其中 ( ) ( )0 1
T

X X N= −⎡ ⎤⎣ ⎦X L ， ( ) ( )0 1
T

Y Y N= −⎡ ⎤⎣ ⎦Y L ，F為N 點離散傅

立葉轉換矩陣且 ( ) N
nmj

emn
π2

,
−

=F ， -1F 為 N 點離散傅立葉反轉換矩陣且

( )
2

1 1,
nmj
Nn m e

N

π
− =F ， ( ) ( )0 1

T
Z Z N= −⎡ ⎤⎣ ⎦Z L ， ( ) ( )( )Nmnnhmn −= ,,H 可表示
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hhh
hhh
hhh

OOO
H  (5.15) 

    對於時變的通道有一個重要的參數為正規化都卜勒頻率(normalized 

Doppler frequency)，它是用來做為在觀察區間內一個衰減通道的變化量，其定

義如下 
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nd d obf f T≡                  (5.16) 

其中 obT 為觀察區間。對於一個正交分頻多工系統而言，使用一個 OFDM 符元持續

時間(symbol duration time)為觀察區間是比較有意義的。一般來說，隨著正規 

化都卜勒頻率 ndf 的增加，正交分頻多工系統會遭受更多 ICI 效應。 

 

5.2 MIMO 通道模型 

 

    從上節 SISO 通道模型的討論中，可以發現整個通道並沒有提到有關於空間

上的參數。一個 MIMO 通道除了上節所提到的路徑傳遞衰減(path loss)、多重路

徑延遲(multipath delay)、都卜勒效應(Doppler effect)等參數外，還必須考

量到空間環境的參數，如路徑的發射角度(direction-of-departure，DOD)、抵

達角度(direction-of-arrival，DOA)和角度擴展(angle spread，AS)，還需要

考量天線陣列的特性，如天線間距(antenna spacing)等問題。 

 

5.2.1 通道統計模型的探討 

 

    從一個長時間下通道資訊的平均量來看，有兩種主要不同的通道統計特性值

得探討，一種為空間上有衰減相關度的通道，而另一種為空間無相關度

(spatially uncorrelated)的通道。 

 無相關度的瑞雷衰減(uncorrelated Rayleigh fading)通道模型： 

    無相關度的瑞雷衰減通道通常來自於傳送和接收端皆位於路徑反射、散射很

豐富的環境下，假設此時刻意將傳送和接收端的天線間距拉大，當天線間距大於

cλ 的情況下將會出現旁瓣輻射(grating lobes)的現象。天線成員間的距離越遠

時此種現象會更加明顯，天線的解析度也會隨之降低，因此降低了通道的相關度。 

    當上述的情況發生時，傳送端和接收端任意兩天線之間的路徑可以被視為彼 
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此互為獨立瑞雷衰減的狀況，在此情況下通道矩陣可表示為 

( )0,1r tM MCN ×∈H                  (5.17) 

其中，通道矩陣H內部的元素為 . . .i i d 期望值為零變異數為一複數高斯隨機變數。

從通道容量的觀點來看，假如通道矩陣H有高度的秩(rank)時，如室內環境，此

時通道會有最大的空間分集增益(diversity gain)、通道容量(capacity)或多工

增益(multiplexing gain)的特性，可以利用空間多工(spatial multiplexing) 

的技巧來提升整個系統的通道容量。 

 

 半相關度(semi-correlated)通道模型[29][30]： 

    現在假設接收端仍處於具有高度反射、散射的環境下，而傳送端天線附近並

沒有發生如此的情況。例如當傳送端位於基地台時，由於基地台天線的高度通常

遠高於鄰近的建築物，所以在傳送信號給遠處的用戶時，並不會受到附近障礙物

的影響。然而用戶端卻經常位於在較低的高度下接收信號，所以所傳送的訊號常 

會被鄰近障礙物的影響，發生訊號反射或散射的情形會非常顯著。 

    從傳送端的觀點來看，通道的特性主要是受到遙遠障礙物的影響，而這些障

礙物是造成多重路徑效應的主要因素。在 5.1 節中所提到的可解析路徑通常就是

經由這些遙遠障礙物反射所形成的路徑，對於位於戶外的通訊環境這種假設是相

當合理的。而這些可解析的路徑基本上是由一些子路徑(subpath)所構成的，而

這些子路徑的傳送角度(DOD)相當接近，也就是有很低的角度擴展特性，所以這 

些子路徑間在傳送端具有高度的空間相關度。  

    然而從接收端的角度來看，當信號抵達到接收端時，由於位於豐富的反射和

散射環境下，這些不可解析的子路徑會有很嚴重的角度擴展特性，造成子路徑間

的空間相關度降低。一個極端的情況為當這些子路徑的抵達角度在角度區間 

[ ),π π− 呈現均勻隨機散佈的情況時，會產生完全無空間相關度的特性。 

    如圖 5.2 所示，為一個具有兩條主要可解析路徑的通道模型，每條主要路徑
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是各自由遙遠的障礙物反射所形成的通訊通道，且兩條主路徑間是互為獨立的關

係。可解析路徑下的子路徑其傳送角度具有很低的角度擴展特性，然而當這些子 

路徑在抵達接收端時其角度擴展會非常明顯。 

 

Remote reflector

Remote reflector

Mr

 

圖 5.2 半相關度通道模型 

 

5.2.2 空間通道模型(Spatial Channel Model，SCM) 

 

    空間通道模型(Spatial Channel Model，SCM)為 3GPP(3rd Generation 

Partnership Project)系統的通道模型[31]，適用於固接式(fixed)和行動

(mobile)無線傳輸的 MIMO 系統。本篇論文模擬的通道模組主要架構即為此類通 

道模型，下面將介紹空間通道模型(SCM)基本的環境參數設定原則。 

SCM 通道模擬分成以下三個環境： 

(1)郊區大型蜂巢式(surburban macro-cell)： 

   蜂巢半徑範圍為 1-6 公里。基地台天線高度大於建築物高度，高度在 10-80

公尺內，平均高度是 32 公尺。移動速度範圍在時速 0-250 公里。 

(2)城市大型蜂巢式(urban macro-cell)： 

   蜂巢半徑範圍為 1-6 公里。基地台天線高度大於建築物高度，高度在 10-80

公尺內，平均高度是 32 公尺。移動速度範圍在時速 0-250 公里。 
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(3)城市小型蜂巢式(urban micro-cell)： 

   蜂巢半徑範圍為 0.3-0.5 公里。基地台天線高度等於或小於建築物高度，平

均天線高度在 12.5 公尺左右。移動速度範圍在時速 0-120 公里。 

    其中小型蜂巢式環境的通道模型對於天線高度和散射環境較敏感，在傳送和 

接收端有很大的角度擴展現象，路徑散射和反散的情況更加明顯。 

    在通道中模擬六個路徑群組(cluster)，每個群組包含 20 個子路徑，每個子

路徑表訊號經障礙物反射到接收端的通道行為。在同一群組內的小路徑具有相似

的環境參數，故將其歸納到同一個路徑群組內，而子路徑和路徑群組間的角度差

如表 5.1 所示。利用這六個群組的環境參數來模擬通道中六根延遲路徑(tap) ， 

即多重路徑延遲圖，在設定基本的環境參數值後便能模擬整個通道行為。 

 

表 5.1 路徑群組下子路徑 DOD 和 DOA 偏移量[31] 

Subpath 

(m) 

Offset for 2 deg 

AS at BS (Macrocell)

(degrees) 

Offset for 5 deg 

AS at BS (Microcell) 

(degrees) 

Offset for 35 deg 

AS at MS 

(degrees) 

1,2 ±0.0894 ±0.2236 ±1.5649 

3,4 ±0.2826 ±0.7064 ±4.9447 

5,6 ±0.4984 ±1.2461 ±8.7224 

7,8 ±0.7431 ±1.8578 ±13.0045 

9,10 ±1.0257 ±2.5642 ±17.9492 

11,12 ±1.3594 ±3.3986 ±23.7899 

13,14 ±1.7688 ±4.4220 ±30.9538 

15,16 ±2.2961 ±5.7403 ±40.1824 

17,18 ±3.0389 ±7.5974 ±53.1816 

19,20 ±4.3101 ±10.7753 ±75.4274 
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第六章 以空間特徵結構為設計基礎之新式   

            MIMO-OFDM 波束形成器 

 

    從第五章空間通道的探討中，可以看出由於基地台天線高度通常大於鄰近障

礙物的高度，所以子路徑間會有很低的傳送角度擴展特性，這表示位於同一路徑

群組下的子路徑間有近似的傳送角度。然而這些子路徑在抵達接收端時，由於受

到障礙物反射、散射的影響造成很大的接收角度擴展效應，上述即為半相關度通

道模型的特性。本篇論文將針對此種通道的空間特性，提出一種以空間特徵結構 

為基礎並結合正交分頻多工的技術的新式 MIMO-OFDM 波束形成器。 

    6.1 節中將提出一種以探測信號的方式估測空間的特徵結構，包含路徑群組

的傳送角度、組合簽名向量和路徑增益。6.2 節中，將依據所估測出的空間特徵

結構，分別對於時變和非時變的情況下，找出最佳化的傳送波束形成權重向量。

為了降低回授通道狀況資訊(CSI)所佔用的頻寬資源，權重向量編碼技巧能大幅

降低回授的資訊量，在 6.3 節中將應用這些技術於所提出的空間特徵結構中。多

重用戶傳送波束形成(multiuser transmit beamforming)演算法是結合空間分隔

多重進接存取(SDMA)和功率控制(power control)的方式增加整個系統容量的技

巧，然而大部份的文獻探討都只針對單一時間槽中做最佳化的討論，在 6.4 節中

將提出結合多重用戶傳送波束形成(multiuser transmit beamforming)和時間槽

排程(timeslots scheduling)[32]的觀念，利用所提出的空間特徵結構找出最佳

化的時間空間使用者組合。6.5 節中將對於接收端權重向量的最佳化問題，提出

兩種新式波束形成器演算法，第一種為以低複雜度為設計考量，在時域上執行信

號接收和干擾消除的前置-快速傅立葉轉換型波束形成器；另一種為結合遞迴最

小平方(RLS)演算法和傳統 SISO 通道估測法，一種新式混合式-快速傅立葉轉換 

型波束形成器。 
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6.1 空間特徵結構的估測 

 

    利用半相關度通道的特性可以定義出通道在空間中的特徵結構，然而必須使

用一些技巧去估測如此的通道模型。本節提出一種以探測信號的方式估測空間的 

特徵結構，包含路徑群組的路徑增益、傳送角度和組合簽名向量。 

 

6.1.1 空間特徵結構的定義 

 

類似在SISO通道模型中(5.8)和(5.9)式的推導，現在加入通道的空間特性。

假設傳送和接收端天線陣列為均勻間距線性陣列，其天線數分別為 tM 、 rM ，且

,l qθ 、 ,l qθ
)

分別表示為第 l個路徑群組的第 q個子路徑的傳送角度和接收角度，那 

麼在正交分頻多工系統下的第 k個子載波上所接收到的信號向量可表示為  

( ) ( ) ( ) ( )
( )

( ) ( ) ( )
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(6.1)  

其中 ( ) ( ), ,1 sin 1 sin
, 1 c t l q c t t l q

Tjk d jk M d
l q e eθ θθ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅⎡ ⎤=⎣ ⎦a L 、 ( ) ( ), ,1 sin 1 sin

, 1 c r l q c r r l q
Tjk d jk M d

l q e eθ θθ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅⎡ ⎤= ⎣ ⎦b
) ))

L 可

分別表示為第 l個路徑群組下第 q個子路徑在傳送和接收端的陣列引導向量，

( )t mw 為頻域上第m個子載波所使用的 1tM × 傳送權重向量， ( )r kZ 為第 k個子

載波上的雜訊向量。從5.2.1節對於半相關度通道模型的探討中，路徑群組下的

子路徑間有很低的傳送角度擴展特性，假定天線以發射信號之一半波長做為實體 
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天線間距，則可以得到下列的近似條件： 

( ) ( ),l q lθ θ≅a a                                          (6.2) 

其中 lθ 表示第 l個路徑群組下子路徑平均傳送角度。若利用(6.2)式的近似條件， 

則(6.1)式可進一步表示為  
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其中
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。(6.3)式的第

二項即為造成ICI效應的主要原因，類似(5.10)式定義路徑群組在時間上的平均 

路徑增益，則(6.3)式可表示為 
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其中 
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    忽略(6.4)式中ICI效應和雜訊的影響，現在定義一個以空間特徵結構為基礎 

的通道矩陣如下： 
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 定義： 空間特徵結構通道矩陣 

    ( ) ( ) ( ) ( ) , 0,1, , 1T
ave ave ll h l l l Lθ=    = −H b a L             (6.5) 

 

從上面的推導過程中，可以得到一些基本的空間特徵結構特性﹕ 

I. 相同路徑群組下的子路徑可視為具有一樣的路徑延遲時間。  

II. ( )aveh l 表示路徑群組下各子路徑合成所造成的等效路徑增益。當通道為時變

時，每條子路徑的相角會產生不同的相角變化，這造成等效路徑增益會隨 

    著接收端的移動產生很大的改變特性。 

III. ( )ave lb 並沒有很好的方向性，這是來自於信號抵達接收端時子路徑間會有很

大角度擴展特性。由於 ( )ave lb 也會和等效路徑增益有關，當通道為時變時也

會隨著明顯地變化，由於它是由每條子路徑的的陣列引導向量所合成，所以

可稱為組合簽名向量(composite signature vector，CSV)。由於不同路徑

群組的組合簽名向量是由各自獨立的延遲路徑所構成，所以彼此間可視為獨

立的關係，且 ( )ave lb 的自相關矩陣(auto-covariance)會和子路徑間角度擴 

    展的變異數有很大的關聯性。 

IV. 當路徑位於基地台傳送端時，由於路徑群組下每條子路徑有類似的傳送角

度，所以可以用近似的的陣列引導向量 ( )lθa 來表示。由於傳送角度並不會

如路徑相角對於時變通道有很高的敏感度，所以在很長的一段時間內一般可 

    視 lθ 為常數值。 

 

    ( )lθa 和 ( )ave lb 的差異主要來自於半相關度通道所造成的特性。為了要得到

上述的空間特徵結構的參數，必須先行使用特殊的探測信號去估測，在後面 

6.1.2、6.1.3和6.1.4小節中依序會介紹如何得到等效路徑增益 ( )aveh l 、陣列引 
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導向量 ( )lθa 和組合簽名向量 ( )ave lb 。 

 

6.1.2 路徑群組等效路徑增益的估測 

 

    假設在所有的子載波使用相同的傳送權重向量 [ ]1 0 0 T
t =w L ，那麼在

接收端天線陣列的第一根天線(設最左邊的天線為參考天線)所收到的信號會和

SISO 通道模型中所收到的接收信號相同，也就是(6.1)式可化簡為(5.8)式，所

以此根天線所估測到的等效路徑增益 ( )aveh l 等同於 SISO 通道下通道脈衝響應在 

時間上的平均值。 

    從(5.14)式中，每個子載波所接收到的信號除了原本的訊號成份外還包含了

ICI 和雜訊成份。進一步對(5.14)式接收信號矩陣形式做分解，可以得到如下的 

表示式 

( )

1

1

1 1

clean ICI

clean ICI

clean ICI

clean ICI

−

−

− −

= +
= + +

= + +
= + +
= + +

Y FHF X Z
F H H F X Z

FH F X FH F X Z
G X G X Z
Y Y Z

             (6.6) 

其中 ( ) ( )( ),clean ave N
n m h n m= −H 、 ( ) ( )( ), ,ICI N

n m h n n m= ∆ −H 分別為時變通道在

時域上各路徑群組的平均脈衝響應和因通道隨時間變化所造成的變動成份。 

cleanG 、 ICIG 分別對應於 cleanH 、 ICIH 在頻域上的成份，可以分別表示為 

( ) ( )
( )

, , ,
,, 0

clean

clean

k k k k k m
k mk m

=⎧    =⎪
⎨    ≠=⎪⎩

G G

G
            (6.7.1) 
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( )
( ) ( )

, 0 ,
,, ,

ICI

ICI

k k k m
k mk m k m

=⎧    =⎪
⎨    ≠=⎪⎩

G

G G
            (6.7.2) 

其中 cleanG 為原本未受干擾的通道成份、 ICIG 為時變通道所造成的效應。 

    當多重路徑衰減通道是緩慢的時變通道(slowing time-varying)時，通道在

頻域上響應能量大部份會集中在原本的子載波和相鄰的子載波上，且隨著子載波

間距離的增加散佈在其他子載波的能量會逐漸變小[28]，而如此微小的 ICI 干擾

成份可以被忽略。因此可以重新表示(6.7.2)中 ICIG 的成份，當 ( )Nm k q− < 時，

( ) ( ), ,ICI k m k m=G G ，q表示有效 ICI 干擾成份的擴散間距，而對應於其他子載 

波的干擾能量成份可近似為 ( ), 0ICI k m =G 。 

    為了估測各路徑群組等效路徑增益 ( )aveh l ，必須使用已知的訊號去探測通道 

的資訊，設定一組探測信號其表示式如下 

( ) ( )
( )

, mod 0
, mod 00

X k preamble k k q
k qX k

⎧ =    =⎪
⎨    ≠=⎪⎩

)

)                     (6.8) 

則接收端所收到的信號能夠重新表示為 

 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )

,
, mod 0
, mod 0, ,

Y k k k X k Z k
k q

k k k k k qY k k q X q k q X q Z k
q q q q

⎧ = +
   =⎪

⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎨ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤    ≠= + +⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎪ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎩

G

G G

)

) ) (6.9) 

其中在 mod 0k q = 的子載波所接收到的信號為未受 ICI 干擾的探測信號，然而在

其他子載波上的接收信號會顯示出來自鄰近探測信號的 ICI 效應干擾成份。利用

在 mod 0k q = 子載波上的信號，可以較準確的估測各路徑群組的等效路徑增益。

假定 N M q= ， N為子載波的總數、M 為非零值的探測訊號數目，利用在時域

上估測通道脈衝響應(channel impulse response)的方法可以求出各路徑群組的 

等效路徑增益。  

    定義一個對角矩陣D，其中當 mod 0k q = 時， ( ), 1k k =D ；當 mod 0k q ≠ ， 
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( ), 0k k =D 。則經過對角矩陣和離散傅立葉反轉換後在時域上的接收信號能夠表 

示為 

[ ]

( )
( )

( )
0 1 1

0
1

1

clean

clean

ave

ave
CP

ave

h
h

h CP

−

− −

−

=

= +
= +

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥= +
⎢ ⎥
⎢ ⎥

−⎢ ⎥⎣ ⎦
= +

1

1 1

y F DY
F G X F DZ
H x z

x x x z

Ab z

)

)
%

) ) )
%L

M

%

                  (6.10) 

其中 (0) (1) ( 1)
T

X X X N⎡ ⎤= −⎣ ⎦X
) ) ) )

L 為在頻域(frequency domain)上的傳送探

測信號向量、 [ ](0) (1) ( 1) TY Y Y N= −Y L 為在頻域上所接收到的探測信號向

量， ( ) ( ) ( )0 1 1
T

x x x N= −⎡ ⎤⎣ ⎦x) L 為探測信號在離散傅立葉反轉換過後的時域

訊號， ( )( ) ( )( ) ( )( )1 1
T

p N N N
x p x p x p⎡ ⎤= − − + − −⎣ ⎦x) L ( 0,1, , 1p CP= −L )為由

x)迴轉移動(circularly shift)所構成，這些迴轉移動的時域探測信號向量可表

示為矩陣A 的形式，在此假設最大延遲路徑時間 max sCP tτ < ⋅ 。利用如下(6.11)

式所示最小平方(LS)誤差法，則在時變通道中各路徑群組的等效路徑增益可以在 

沒有 ICI 效應的影響下被準確地估測出。 

( ) 1ˆ H H− += =b A A A y A y                                (6.11)                

 

6.1.3 路徑群組等效傳送角度的估測 

 

    類似於 6.1.2 節中對 SISO 通道模型的分析，假設現在所有的子載波使用相

同的傳送權重向量 1 2 t

T

t Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 且 1t =w ，那麼以接收端天線陣列 



 63

的第一根天線為基準，所感受到的通道脈衝響應可表示如下 

( ) ( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

, ,

, ,

2 cos
, ,

1

2 cos
,

1

,

,

l q d s l q

l q d s l q

Q
j f nt T

l q l q t
q

Q
j f nt T

l q l t
q

T
l t

h n l c e

c e

h n l

φ π γ

φ π γ

θ

θ

θ

+

=

+

=

′ =

≅

=

∑

∑

a w

a w

a w

                  (6.12) 

其中第二項的近似結果來自於半相關度通道的特性，利用這個特性能夠簡化路徑

群組等效傳送角度的估測。比較(6.12)和(5.3)式之間的對應關係，可以發現原

有 SISO 通道模型下的通道脈衝響應被乘上一個複數純量值 ( )T
l tθa w ，則(5.15) 

式所表示的時域通道矩陣可重新表示為 

   

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

0 2 1

1 0 2

2 1 0

2 1 0

2 1 0

0,0 0,2 0,1
1,1 1,0 1,2
2,2 2,1 2,0

2,2 2,1 2,0
1,2 1,1 1,0

T T T
t t t

T T T
t t t

T T T
t t t

T T T
t t t

T T T
t t t

h h h
h h h
h h h

h N h N h N
h N h N h N

θ θ θ
θ θ θ
θ θ θ

θ θ θ
θ θ θ

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥=⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥− − −⎢ ⎥
⎢ ⎥− − −⎣ ⎦

a w a w a w
a w a w a w
a w a w a w

H

a w a w a w
a w a w a w

O O O

 

                                                               (6.13) 

    由上可以看出當傳送端子載波使用相同的權重向量時，整個 MISO 通道類似

於 SISO 的通道特性，唯一的差異在於時變通道矩陣內的延遲路徑增益被傳送端

的權重向量和路徑群組的陣列引導向量所改變。這是由於使用波束形成的技巧等

同於改變了原本的路徑增益，在 MISO 通道下使用不同的權重向量就如同改變原

有 SISO 通道的特性，所以上一小節中，對於 SISO 通道的分析也能套用在 MISO

的通道上。如同 6.1.2 節中的做法，現在重新將探測信號分解成 1 2= +X X X
) ) )

兩部 

份，且其相對應的成份為 

( ) ( )
( )

1

1

, mod 2 0
0,

X k X k k q
otherwiseX k

⎧ = =⎪
⎨

=⎪⎩

) )

)            (6.14.1) 
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( ) ( )
( )

2

2

, mod 2
0,

X k X k k q q
otherwiseX k

⎧ = =⎪
⎨

=⎪⎩

) )

)            (6.14.2) 

    假設位於 mod 2 0k q = 上的子載波使用權重向量 1tw 傳送探測信號 ( )1X k
)

，而

mod 2k q q= 上的子載波使用權重向量 2tw 傳送探測信號 ( )2X k
)

，類似於(6.6)式

的推導，並假設有效 ICI 干擾成份的擴散間距為q，在接收端所收到的信號能夠 

表示為 

1 2

1 1 2

= + +

= + +2

Y Y Y Z

G X G X Z
) )                                   (6.15) 

其中每個子載波所收到的信號可表示為 

( )

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

( )

1 1

2 2

1 1 2 2

1 1 2 2

, , mod2 0

, , mod2

, , , mod2 1, , 1

, ,

G k k X k Z k k q

G k k X k Z k k q q

k k k kY k G k q X q G k q X q Z k k q q
q q q q

k k k kG k q X q G k q X q
q q q

+ =

+ =

⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤= + + = −⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠

⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎢ ⎥
+⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥

⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎣ ⎦⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠

)

)

) )
L

) )
( ) , mod2 1, ,2 1Z k k q q q

q

⎧
⎪
⎪
⎪
⎪
⎨
⎪
⎪ ⎛ ⎞⎢ ⎥⎪ + = + −⎜ ⎟⎢ ⎥⎪ ⎣ ⎦⎝ ⎠⎩

L

  (6.16) 

其中 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
( )

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
( )

21

1 1
0

2 21 1

1 1
0 0

21

2 2
0

2 21 1

2 2
0 0

,

1, , ,

,

1, , ,

lkL jT N
l t ave

l

n m k lmN L j jT N N
l t

n l
lkL jT N

l t ave
l

n m k lmN L j jT N N
l t

n l

G k k h l e

G k m h n l e e m k
N

G k k h l e

G k m h n l e e m k
N

π

π π

π

π π

θ

θ

θ

θ

− −

=

−− − −

= =

− −

=

−− − −

= =

⎧
=⎪

⎪
⎪
⎪ = ∆ ≠
⎪
⎨
⎪ =⎪
⎪
⎪

= ∆ ≠⎪
⎩

∑

∑∑

∑

∑∑

a w

a w

a w

a w

 

類似(6.10)和(6.11)式的做法，可以得到路徑群組等效路徑增益為 

( ) ( ) ( )1, 1
ˆ = T
ave l t aveh l h lθa w                              (6.17.1) 

( ) ( ) ( )2, 2
ˆ = T
ave l t aveh l h lθa w                              (6.17.2) 

    現在使用兩組設定好的權重向量， [ ]1 1 0 0 T
t =w L 表示傳送端只使用單
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一天線傳送探測信號 ( )1X k
)

， 2 2,1 2,2 2, t

T

t Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 表傳送端使用 tM 根天 

線傳送探測信號 ( )2X k
)

。則(6.17.1)、(6.17.2)式可重新表示為 

( ) ( )1,
ˆ =ave aveh l h l                                      (6.18.1) 

( ) ( ) ( )2, 2
ˆ = T
ave l t aveh l h lθa w                              (6.18.2) 

其中(6.18.1)和(6.18.2)的比值為 

( ) ( ) 2
T

l l tf θ θ= a w               (6.19) 

    假設 2tw 的設定如同陣列引導向量(array steering vector)的形式，即設

定 ( ) ( )1 sinsin*
2

1 1 c t t tc t t
Tjk M djk d

t t
t

e e
M

θθθ − −−⎡ ⎤= = ⎣ ⎦w a L ，則 ( )lf θ 類似 2.1 節中

所提到的波束場型(beam pattern)的定義。假定傳送端的天線間距為 0.5t cd λ= ，

根據空間耐奎斯特取樣定理只會出現唯一的主波瓣(mainlobe)，也就是 ( )lf θ 在 

主波瓣波束寬度中只會有唯一的數值，且會出現一個最大邊界值，如下所示 

( ) ( ) 2
T

l l t tf Mθ θ= ≤a w             (6.20)    

                          

Gain

( )2 2
T

tθa w

( )1 2
T

tθa w
tM

 

圖 6.1 利用波束場型的特性估測路徑群組等效傳送角度 

 

而位於主波束寬度外旁波瓣的 ( )lf θ 值相對地會大幅度地降低，如圖 6.1
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所示。利用這項特性設定 ( )lf θ 超過某一個特定的臨界值時，如下(6.21)式所 

示，則路徑群組的等效傳送角度 lθ 即有可能出現在主波瓣波束寬度中。 

( ) [ ], 0,1l tf c M cθ ≥ ⋅    ∈                               (6.21) 

    藉由估測出的 ( )lf θ 和已知的傳送權重向量 2tw ，利用查表(table lookup) 

的方式即可得到唯一的傳送角度 lθ 值。如果要找出在角度區間[ ]90,90− 內所有路

徑群組的等效傳送角度，就必須檢查所有可能的角度區間。根據經驗法則，一般 

角度頻譜(angular spectral)上的主波束寬度大約為 

tM

o180≅∆θ                                            (6.22) 

    根據此經驗法則，可以定義一個合法的主波束寬度的角度區間為

: ,
2 2S SS θ θθ θ θ⎧ ∆ ∆ ⎫⎡ ⎤∈ − +⎨ ⎬⎢ ⎥⎣ ⎦⎩ ⎭

，其中 Sθ 為主波束寬度的中心位置。為了要產生如此

的波束場形，可以適當地選擇探測信號所使用的傳送權重 2tw 去產生一組指向 Sθ  

角度的波束去探測通道的狀態，設定的形式可表示如下 

( ) ( )1 sinsin*
2

1 1 c t t sc t s
Tjk M djk d

t S
t

e e
M

θθθ − −−⎡ ⎤= = ⎣ ⎦w a L        (6.23) 

    由(6.22)式可以得知，探測信號必須至少要 tM 組才能完整搜尋整個角度區

間範圍。以傳送端架設 4tM = 根的天線陣列為例，一種可行的選擇方式為使用

{ }45 15 15 45Sθ = − −o o o o 做為探測信號的引導波束(steering beam)方向。不

同的探測權重向量可以在不同的符元時間(symbol time)上執行，若所需要做為

探測信號的引導波束很少時，也能夠在同一個符元時間之內，在特定的子載波上 

使用不同的探測權重向量產生不同的探測信號引導波束。 

    接收端對不同組的探測信號估測出 ( )lf θ 後，再使用(6.24)式找出所有探測 

波束中有最小誤差值的 l̂θ ，即可估測出各路徑群組的等效傳送角度。 

( ) ( )minˆ arg T
l l t

S
f

θ
θ θ θ

∈
= − a w                            (6.24) 
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    利用估測出的路徑群組等效傳送角度 l̂θ ，便可以得到各路徑群組相對應的陣 

列引導向量 ( )ˆ lθa 。 

 

6.1.4 路徑群組組合簽名向量(CSV)的估測 

 

    由於在 6.1.3 節中 02mod =qk 的子載波上所設定的傳送權重向量為

[ ]1 1 0 0 T
t =w L ，表示該子載波只使用單一天線傳送探測信號 ( )1X k

)
。假設

在接收端使用接收權重向量 * * *
, , ,1 , ,2 , , r

T

r i r i r i r i Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L ， ( )1, 2, ,i I= L 於這 

些子載波上，如同前面的推導過程可以得到未受 ICI 效應影響的接收信號為 

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

, ,

21

, ,
0

21

,
0

H
r i r i r

lkL jH HN
r i ave r i rave

l
lkL j
N

i ave r
l

Y k k

l h l e X k k

h l e X k Z k

π

π

− −

=

− −

=

=

= +

′ ′= +

∑

∑

w Y

w b w Z
)

)

         (6.25)                

其中 

( ) ( ) ( ), ,
H

i ave r i ave aveh l l h l′ = w b           (6.26) 

    使用離散傅立葉反轉換 down-sampling 的技巧，如下(6.27)和(6.28)式，則 

可以得到受接收權重向量影響的路徑群組等效路徑增益為 ( ),i aveh l′ 。 

( ) ( )
( )

,
,

ˆ , , mod 2 0r i
r i

Y k
k k k q

X k
=    =G )                 (6.27) 

( ) ( )
22 1

2
, ,

0

1ˆ ˆ 2 , 2
/ 2

lpM j
M

i ave r i
p

h l qp qp e
M

π−

=

′ = ∑ G                    (6.28) 

其中假定 N M q= ， N 為子載波的總數，M 為非零值的探測訊號數目。由 

(6.18.1)和(6.26)式可以得到一個新的比例常數為 ( )ig l ， ( )0,1, , 1l L= −L 可表 
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示如下 

( ) ( ) ( ) ( ), ,
H

i r i ave i ave aveg l l h l h l′= =w b                (6.29) 

    為了估測路徑群組組合簽名向量 ( )ave lb ，接收端必需使用不同的接收權重向

量 ,r iw ， ( )1, 2, ,i I= L 去得到 I 組不同的比例值 ( )ig l 。在此假設 rI M≥ 並使用最 

小平方(LS)誤差法如(6.30)和(6.31)式，能夠得到所有可能 ( )ave lb 值。 

( )

( )
( )

( )

1,1

2,2

,

, 0, , 1

H
r
H
r

ave

H
Ir I

g l
g l

l l L

g l

⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥=    = −⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥

⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎣ ⎦⎣ ⎦

w
w

b

w

L
MM

                   (6.30)

       ( ) ( ) ( ) ( )1ˆ , 0, , 1H H
ave l l l l L

− += =    = −b W W W g W g L          (6.31) 

其中 ,1 ,2 ,I
H

r r r⎡ ⎤= ⎣ ⎦W w w wL 、 ( ) ( ) ( ) ( )1 2
T

Il g l g l g l= ⎡ ⎤⎣ ⎦g L 。 

    由 6.1.2、6.1.3 和 6.1.4 節的探討中，利用正交分頻多工子載波間正交的

特性，探測信號可以使用不同的子載波群組分別估測出 ( )âveh l 、 ( )ˆ lθa 和 ( )ˆ
ave lb 。

使用這些估測值除了能夠得到每個子載波上的通道狀態資訊(CSI)矩陣

( ) ( ) ( )
21

0

lkL jT N
ave ave l

l
h l l e

π

θ
− −

=
∑ b a ，同時也能獲得各路徑群組的空間特徵結構 

( ) ( ) ( ) ( )T
ave ave ll h l l θ=H b a 。整個通道空間特徵結構的估測演算法如下所示: 

 

通道空間特徵結構估測法 

Initialization:  

(1) Set different steering beams: ,1 ,2 , tt t t Mw w wL and [ ],0 1 0 0 T
t =w L  

(2) Set probing signal: ( ) ( ) mod 0
mod 00
k qpreamble k

X k
k q

=⎧
= ⎨ ≠⎩

)
 

Step1: Send the i th−  probing signal 
     For 1: ti M=  
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        ( )X k
)

 uses ,0

,

t

t i

⎧⎪
⎨
⎪⎩

w
w

 
mod 2 0
mod 2
k q
k q q

=
=

 

     End 

Step2: Estimate ( )0,
ˆ
aveh l  and ( ),î aveh l  

For 1: ti M=  

(1) 0 0 i

i i i

−

−

⎧ =
⎨ =⎩

1

1

y F D Y
y F D Y

 

    where  

0

1
( , )

0
k k ⎧

= ⎨
⎩

D  
mod 2 0
mod 2 0
k q
k q

=
≠

，
1

( , )
0i k k
⎧

= ⎨
⎩

D  
mod 2
mod 2
k q q
k q q

=
≠

 

(2) 0 0 0
ˆ

ˆ
i i i

+

+

⎧ =⎪
⎨

=⎪⎩

b A y

b A y
 

    Where 

        

( ) ( ) ( )

( )( ) ( )( ) ( )( )
( )( ) ( )( ) ( )( )

, , ,

0 0,0 0,1 0, 1

,0 ,1 , 1

0, 0 0 0

,

1
0,0 0

1
,0

ˆ 0 1 1

1 1

1 1

T
i i ave i ave i ave

CP

i i i i CP

T

p N N N

T

i p i i iN N N

i i

h h h CP

x p x p x p

x p x p x p

−

−

−

−

⎡ ⎤= −⎣ ⎦
⎡ ⎤= ⎣ ⎦
⎡ ⎤= ⎣ ⎦

⎡ ⎤= − − + − −⎣ ⎦

⎡ ⎤= − − + − −⎣ ⎦
=

=

b

A x x x

A x x x

x

x

x F D X

x F D X

L

) ) )
L

) ) )
L

)
L

)
L

))

))

 

End 

Step3: Estimate l̂θ  

For 1: ti M=  

(1)  Evaluate ( ) ( ) ( ), ,
ˆT

i l l t i i avef h lθ θ= =a w ( )0,
ˆ/ aveh l  

(2)  Seek ( ) [ ]0,1i l tf c M cθ ≥ ⋅ ,   ∈  

(3)  Evaluate  

( ) ( ), ,

minˆ arg T
l i i l t i

i

f
S

θ θ θ
θ

= −
∈

a w  
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( ) ( ), ,

min T
l i i l t i

i

e f
S

θ θ
θ

= −
∈

a w  

where 

: ,
2 2i ii S SS θ θθ θ θ⎧ ∆ ∆ ⎫⎡ ⎤∈ − +⎨ ⎬⎢ ⎥⎣ ⎦⎩ ⎭

 

End 

If ,l ie  is minimum, then l̂θ ,l̂ iθ=   

Step4: Estimate ( )ˆ
ave lb  

For 1:i I=  

(1) Premultiply ,r iw   

( ) ( ), , mod 2 0H
r i r i rY k k k q= ,   =w Y  

(2) Evaluate ( ) ( )
( )

,
,

ˆ , , mod 2 0r i
r i

Y k
k k k q

X k
=    =G )  

(3) Evaluate ( ) ( )
22 1

2
, ,

0

1ˆ ˆ 2 , 2
/ 2

lpM j
M

i ave r i
p

h l qp qp e
M

π−

=

′ = ∑ G  

(4) Evaluate ( ) ( ) ( ), ,
ˆH

i r i ave i aveg l l h l′= =w b ( )0,
ˆ/ aveh l  

End 

( ) ( )ˆ , 0, , 1ave l l l L+=    = −b W g L  

where 

        
( ) ( ) ( ) ( )

,1 ,2 ,

1 2

H
r r r I

T
Il g l g l g l

⎡ ⎤= ⎣ ⎦

= ⎡ ⎤⎣ ⎦

W w w w

g

L

L
 

 

6.2 傳送權重向量的估測 

 

由上節估測出的通道空間特徵結構，依據最大通道容量(max capacity)或最

大訊雜比(max SNR)的法則，可以得到各種最佳化的傳送權重向量，本節分別就 
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MISO 和 MIMO 兩種通道模式分別做探討。 

 

6.2.1 MISO 傳送權重向量的估測 

 

    考慮傳送端天線陣列為均勻間距線性陣列且天線數目為 tM ，且假設傳送端

每個子載波所使用的傳送權重向量為 ( ) ( ) ( ) ( ),1 ,2 , t

T

t t t t Mk w k w k w k⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L ，  

則(5.12)和(5.13)式可重新表示如下 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
1

0
, ,

N

m m k
Y k G k k X k G k m X m Z k

−

= ≠

= + +∑           (6.32)             

其中 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )
( )

21

0

2 21 1

0 0

,

1, , ,

lkL jT N
l t ave

l

n m k lmN L j jT N N
l t

n l

G k k k h l e

G k m m h n l e e m k
N

π

π π

θ

θ

− −

=

−− − −

= =

⎧
=⎪

⎪
⎨
⎪ = ∆    ≠⎪⎩

∑

∑∑

a w

a w
      (6.33) 

以下分別就不同的傳送策略求出最佳化的傳送權重向量： 

 非時變通道中，個別子載波使用不同的傳送權重向量 ( )t kw 和相同的傳送功

率
k
p ： 

    因通道為非時變性所以(6.33)式第二項的 ICI 效應為零，則每個子載波的平 

均通道容量可以表示為 

( ) ( ) ( )

( ) ( )

1

0

221

1
0

2
0

1

2
0

1 log 1

1 log 1

1 log 1

N
k

H
k k

lkL jT N
l t aveN

l

k n

HN
t k t

k n

SC E
N N

k h l e

N

k k
N

π

θ

σ

σ

−

=

− −

−
=

=

−

=

⎧ ⎫⎛ ⎞⎪ ⎪= +⎨ ⎬⎜ ⎟
⎪ ⎪⎝ ⎠⎩ ⎭

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎜ ⎟= +⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎝ ⎠
⎛ ⎞

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑

∑
∑

∑

a w

w R w

      (6.34) 
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其中假設 ( ) 2
1kE X k p⎡ ⎤ = =

⎣ ⎦
，雜訊能量為 ( ) 2 2

k nN E Z k σ⎡ ⎤= =
⎣ ⎦

， ( ) 1t k =w 。

當 ( )t kw 為相對於 kR 最大特徵值 ( )max kλ 的特徵向量，則在每個正交子載波上能 

夠得到平均最大通道容量為 

( )1
max

max 2
0

1 log 1
N

k n

k
C

N
λ

σ

−

=

⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠
∑                             (6.35) 

 

 非時變通道中，個別子載波使用不同的傳送權重向量 ( )t kw 和不同的傳送功

率
k
p ： 

    現在考慮每個子載波除了使用如同上例所求得的最佳化權重向量 ( ),t opt kw  

外，現在考慮使用不同的傳送能量 ( ) 2
kE X k p⎡ ⎤ =

⎣ ⎦
，則(6.35)式可重新表示為 

( )1
max

2
0

1 log 1
N

k

k n

k p
C

N
λ

σ

−

=

⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠
∑                             (6.36)  

    假設
( )max
2k
n

kλ
γ

σ
= ，且限制總傳送功率為 P。則整個最大通道容量問題可以 

重新描述如下 

( )
1

0

1

0

1 log 1
N

k k
k

N

k
k

C p
N

p P

γ
−

=

−

=

⎧ = +⎪⎪
⎨
⎪ =
⎪⎩

∑

∑
                                (6.37) 

    關於(6.37)式最大通道容量的問題，可使用注水(water filling)做最佳化 

處理。假設Q為傳送功率不為零的子載波數，則最大的通道容量可表示為 

( )1
max

max 2
0

1 log
N

k n

k
C

N
λ

µ
σ

+
−

=

⎡ ⎤⎛ ⎞
= ⎢ ⎥⎜ ⎟

⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
∑                           (6.38) 

其中 

1
k

Q
P

Q

γ
µ

−+
=

∑
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( ) { }: max 0,x x+
 

 

 非時變通道中，個別子載波使用相同的傳送權重向量 tw 和相同的傳送功率

k
p ： 

    假設所有的子載波使用相同的傳送功率和傳送權重向量，且正規化後傳送信 

號能量為 ( ) 2
1kE X k p⎡ ⎤ = =

⎣ ⎦
，則個別子載波所接收到的平均信號功率可表示為  

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2 2

0

221 1

0 0

1 2 *

0

1 2 *

0

1 ,

1

N

k

lkN L jT N
l t ave

k l

L
H T

ave t l l t
l

L
H T
t ave l l t
l

H
t t

G k k X k
N

h l e
N

h l

h l

π

θ

θ θ

θ θ

−

=

− − −

= =

−

=

−

=

=

=

⎡ ⎤=
⎣ ⎦

=

∑

∑∑

∑

∑

a w

w a a w

w a a w

w Rw

                        (6.39) 

其中 ( ) ( ) ( )
1 2 *

0

L
T

ave l l
l
h l θ θ

−

=

=∑R a a 。根據最大訊雜比(max SNR)的法則，可以得到 

最佳傳送權重向量為 

,

max
arg H

t opt t t
t

=w w Rw
w

                                 (6.40) 

其中最佳傳送權重向量 ,t optw 為相對於R 最大特徵值的特徵向量。 

 

6.2.2 MIMO 傳送權重向量的估測 

 

    現在考慮 MIMO 通道模型，忽略(6.4)式中 ICI 所造成的效應，則在接收端每

個子載波上所收到的信號向量可表示為 
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( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
21

0

lkL jT N
r ave ave l t r

l
k h l l e k X k k

π

θ
− −

=

≅ +∑Y b a w Z     (6.41) 

    對於個別子載波的通道矩陣 ( ) ( ) ( )
21

0

lkL jT N
ave ave l

l
h l l e

π

θ
− −

=
∑ b a ，可以使用4.3節中

所提到的最大比例傳輸最大比例接收(MRT，MRC)的方式找出最佳化傳送和接收權

重向量。現在考慮傳送端和接收端的子載波使用相同的傳送權重向量和接收權重

向量 ,1 ,2 , t

T

t t t t Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L 、 * * *
,1 ,2 , r

T

r r r r Mw w w⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L ，且 1t =w 、 

1r =w 。則(6.41)式可以重新表示為 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
21

0

lkL jH T HN
ave r ave l t r r

l
Y k h l l e X k k

π

θ
− −

=

= +∑ w b a w w Z    (6.42) 

則每個子載波上所收到的平均功率可表示為 

( ) ( ) ( ) ( )
221 1 12 2

0 0 0

1 1 lkN N L jH T N
ave r ave l t t n

k k l
Y k h l l e

N N

π

θ ε σ
− − − −

= = =

⎡ ⎤
⎢ ⎥= +
⎢ ⎥⎣ ⎦

∑ ∑ ∑ w b a w   (6.43) 

                 ( ) ( ) ( )
1 2 2

0

L
H T
r ave ave l t t n

l
h l l θ ε σ

−

=

= +∑ w b a w  

                 ( )
1 2 2

0

L
H
r t t n

l
l ε σ

−

=

= +∑ w H w  

其中 ( ) ( ) ( ) ( )T
ave ave ll h l l θ=H b a 即為 6.1 小節中所定義的空間特徵結構通道矩

陣，且 ( )2
tE X k ε⎡ ⎤ =⎣ ⎦ ，接收端天線的雜訊自相關矩陣 2

r

H
r r n ME σ⎡ ⎤ =⎣ ⎦Z Z I 。則整個 

估測傳送和接收端最佳化權重向量 tw  rw 的問題可表示如下 

( )
1 2

, ,
0,

max
, arg

t r

L
H

t opt r opt r t
l

l
−

=

= ∑
w w

w w w H w                     (6.44) 

考慮下列非時變和時變通道的情況： 

 非時變通道中，子載波上使用相同的傳送權重向量 tw 和接收權重向量 rw ： 

        (6.44)式所述最佳化的問題，可以利用上鏈和下鏈通道互為對稱的特性

(reciprocity)，反覆遞迴求出傳送權重向量和接收權重向量。一開始先忽略接

收權重向量的影響，則使接收端可以收到最大能量的初始傳送權重向量可以表示 

    為 
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( ) ( )
1 2

0

max
0 arg

L

t t
lt

l
−

=

= ∑w H w
w

          (6.45) 

    現在改從接收端的觀點，整個空間特徵結構通道矩陣可表示為 ( )H lH 。接著 

利用(6.45)式所得到的初始傳送權重向量，此時最佳化的接收權重向量為 

( ) ( ) ( )
1 2

0

max
1 arg 0

L
H H

r t r
lr

l
−

=

= ∑w w H w
w

         (6.46) 

接著再從傳送端的觀點，應用相同的方式可以得到類似的結果為 

( ) ( ) ( )
1 2

0

max
1 arg 1

L
H

t r t
lt

l
−

=

= ∑w w H w
w

           (6.47) 

    重複類似(6.46)和(6.47)式的做法，一直到傳送權重向量和接收權重向量收 

斂到一固定的向量值，則最後收斂的結果即為最佳化傳送和接收權重向量。 

 

 時變通道中，子載波上使用相同的傳送權重向量 tw 和接收權重向量 rw ： 

由於通道為時變性，從統計的觀點來看(6.45)式可重新表示為 

( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2

0

1 2

0

max
0 arg

max
arg

L

t H t
lt

L
T

H ave ave l t
lt

E l

E h l l θ

−

=

−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦

∑

∑

w H w
w

b a w
w

          (6.48)             

    從半相關度通道矩陣的討論中可以得知，由於傳送角度 lθ 在短時間內並不會

隨著通道的改變而產生明顯變化，所以每個路徑群組陣列引導向量 ( )lθa 可以視

為常數，然而 ( )ave lb 和 ( )aveh l 卻會隨著時變通道的改變而產生變化。由於在接收

端子路徑間有很大的角度擴展，一個極端的情形為當每個子路徑的抵達角度呈現

均勻分佈(uniformly distributed)時，則 ( ) ( )ave aveh l lb 其元素會呈現複數 . . .i i d 瑞

雷衰減分佈的特性，如同 4.4.1 節中的探討，此時 ( ) ( )ave aveh l lb 的振幅和向量方

向間可以視為獨立的關係。由(6.4)式對 ( )aveh l 和 ( )ave lb 的定義可以得到 

( ) 2
ave rE l M⎡ ⎤ =

⎣ ⎦
b ( )0,1, , 1l L= −L 。則(6.48)式可以重新表示如下 
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( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2*

0

1 2 *

0

1 2 *

0

max
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max
arg

max
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max
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=
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=

−

=
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=

∑

∑

∑

w w a b b a w
w

w a a w
w

w a a w
w

w Rw
w

  (6.49) 

其中 ( ) ( ) ( )
1 2 *

0

L
T

ave l l
l
h l θ θ

−

=

=∑R a a 類似於在 MISO 通道中的(6.39)式，然而這裏

( ) 2
aveh l 來自於時變通道上所得到的統計量，而所得到的 ( )0tw 為相對於R 最大 

特徵值 maxλ 的特徵向量。接著利用如同(6.46)式的方式找出 ( )1rw  

( ) ( ) ( )
1 2

0

max
1 arg 0

L
H H

r H t r
lr

E l
−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
∑w w H w

w
                         (6.50) 

       ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )
1 2 *

0

max
arg 0 0

L
H H T H
r H ave t ave l l t ave r

lr

E l h l lθ θ
−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
∑w b w a a w b w

w
 

       ( ) ( )
1

2

0

max
arg

L
H H
r H l ave ave r

lr

E l lσ
−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
∑w b b w

w
 

其中 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )22 *0 0H T
l t ave l l th lσ θ θ= w a a w 。將 ( )0tw 代入(6.49)式的結果可以

得到 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

1 2 *

0

1 2 *

0

1
2

0

max

0 0 0 0

0 0

L
H H T
t t t ave l l t

l

L
H T
t ave l l t

l
L

l
l

h l

h l

θ θ

θ θ

σ

λ

−

=

−

=

−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦

=

=

=

∑

∑

∑

w Rw w a a w

w a a w
     (6.51)              

則(6.50)可進一步的表示為 

( ) ( )

( )( )

1
2

0

1
2

0

max
1 arg

max
arg

r

L
H

r r l r
lr

L
H
r l M off r

lr

COV l

l

σ

σ

−

=

−

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎡ ⎤= +⎢ ⎥⎣ ⎦

∑

∑

w w w
w

w I I w
w

               (6.52)              
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( )

( )

( )

1 1
2 2

0 0

1
2

max
0

1
2

0

max
arg

max
arg

max
arg

r

L L
H H
r l M r r l off r

l lr

L
H
r l off r

lr

L
H
r l off r

lr

l

l

l

σ σ

λ σ

σ

− −

= =

−

=

−

=

⎧ ⎫⎡ ⎤ ⎡ ⎤= +⎨ ⎬⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦⎩ ⎭
⎧ ⎫⎡ ⎤= +⎨ ⎬⎢ ⎥⎣ ⎦⎩ ⎭

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦

∑ ∑

∑

∑

w I w w I w
w

w I w
w

w I w
w

 

其中 ( ) ( ) ( )H
H ave aveCOV l E l l⎡ ⎤= ⎣ ⎦b b ，

rM
I 為對角線上所有元素均為 1 的單位方陣  

(identity matrix)， ( )off lI 為由 ( )COV l 非對角線上元素所構成的方陣。 

I. 假設 ( )off l =I 0，即 ( )
rM

COV l = I 。此時 ( )ave lb 的內部元素 ( ),ave ib l 為 . . .i i d 隨

機變數。從(6.52)式可以得到 ( ) max
1 arg H

r r r
r

=w w w
w

，且從一開始的限制條

件為 1r =w ，則表示在時變通道中接收權重向量可以為任意的單位向量， 

    且與傳送端權重向量並沒有直接的關聯性。 

II. 假設 ( )off l ≠I 0 。則使用如同(6.46)和(6.47)式所示的遞迴方式，可以依序

得到最佳化傳送和接收權重向量 ,t optw 、 ,r optw ，此時最佳化接收權重向量和 

    傳送權重向量彼此間存在著關聯性。 

 

    從上面的探討可以得到一項重要結論，在半相關度的時變通道環境下，隨著

各路徑群組下子路徑在接收端角度擴展的增加，會造成各路徑群組組合簽名向量

內部元素間的相關度降低，一個極端的情況為當子路徑的抵達角度呈現均勻散佈

的特性時，子路徑間會呈現無相關的特性。當出現上述的情形時，接收端和傳送

端最佳化權重向量的估測是可以分別獨立運作而不會產生交互影響的特性，這是

不同於最大比例傳輸最大比例接收(MRT，MRC)聯合估測傳送和接收權重向量的方

式。這種傳送和接收權重向量可分別獨立設計的特性，使得可以針對通道兩端不 

同的性質和需求，而分別採取各自最佳化的策略。 
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6.3 利用空間特徵結構於傳送權重向量編碼設計上 

 

   在4.3小節中提到，發射端如果要使用傳送波束形成(transmit beamforming)

的技巧，必須事先獲得整個傳送信號通道的資訊。然而回授整個通道狀態資訊

(CSI)是相當浪費通道頻寬的資源，所以一般可行的做法是在接收端先行估測整

個通道矩陣，利用此通道矩陣的資訊估測出最佳化傳送權重向量，接著藉由回授

此傳送權重向量給發射端可以降低通道資源的浪費。然而回授一組複數向量所耗

費的通道頻寬仍然很可觀，一種稱為編碼簿設計(codebook design)的技巧，能

夠在維持一定的系統效能下同時大幅降低回授量。在 4.4 節中所提到的編碼簿設

計是針對於 . . .i i d 無相關度的瑞雷衰減(uncorrelated Rayleigh fading)通道做最

佳設計，然而對於半相關度(semi-correlated)通道的情況，如何設計更有效的

權重向量編碼需要不一樣的設計方式。本節將藉由前面所定義出的通道空間特徵 

結構，利用編碼簿的設計方式達成有限回授量(limited feedback)的要求。 

    從上節的討論中可以看出，當通道為半相關度時變通道的情況下，且每個子

載波上使用相同的傳送權重向量時，傳送端權重向量的最佳化問題可以獨立於接

收端權重向量的估測。當路徑群組下子載波間的角度擴展很明顯時，在 MIMO 通

道所得到的權重向量類似於 MISO 通道的做法，所以在此只針對 MISO 通道中的傳 

送權重向量編碼方式做討論。對(6.49)式進一步處理可以得到 

( )

2

max
0 arg

max
arg

H
t t t

t

H H
t T f T t

t

=

=

w w Rw
w

w R D R w
w

          (6.53) 

其中 

( ) ( ) ( )
{ }
0 1 1eff

T

T L

f diag

θ θ θ −
⎡ ⎤= ⎣ ⎦

=

R a a a

D f

L
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( )
( ) ( ) ( )

1
2

0

1 0 1 1
eff

T

ave ave ave effL

ave
l

h h h L

h l
−

=

⎡ ⎤= −⎣ ⎦
∑

f L  

其中 effL 為所估測出的有效路徑群組數目。在此使用如 4.4 節中所提 GLA 演算法

設計最佳的編碼字集合，在執行 GLA 演算法必須先定義出質心條件(centroid 

condition)和最鄰近區域法則(nearest neighbor rule)，接著使用遞迴的方式

找出最後收歛的權重向量即為最佳的編碼字。根據不同的質心條件和最鄰近區域

法則，在此提出三種不同編碼簿設計技巧，其中權重向量編碼設計演算法(一)

為依據通道的空間特徵結構，所提出針對路徑群組等效路徑增益進行編碼的設

計，而演算法(二)和演算法(三)是分別依據半相關度通道和無相關度瑞雷衰減通 

道的特性，對傳送權重向量進行編碼設計[16][17]。 

 

 所提出的權重向量編碼設計演算法(一)：  

    整個系統設計限定每段固定的回授時間內只能回授B位元的資訊量，所以整

個權重向量編碼字數目被限定為 2BM = 。現在以正規化後的路徑群組振幅增益

向量 f 做為編碼的輸入向量，則編碼字 ic 為 1effL × 的單位向量，其對應在信號空 

間 effLR 的分割區可表示為 1 2, , , MA A AL 。 

    在完成設定初始的編碼字集合 { }1 2: MΘ c c cL 後，接著定義出相對應的

質心條件和最鄰近區域法則。在此選擇歐幾里得距離(Euclidean distance)的平 

方誤差做為失真量測標準(distortion metric)，可表示如下 

2cfcf ikikd −=),(                (6.54) 

其中 kf 為樣本集合中的任意輸入向量。接著定義最鄰近區域法則為 

( , ) ( , )k i k i k jA if d d∈     ≤f f c f c           (6.55) 

    依據最鄰近區域法則能夠將所有輸入取樣向量 kf 劃分到相對應的區域 iA  

中。為了重新定義區域 iA所對應最佳編碼字，現在定義區域 iA的質心條件為 
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,

[ ]
[ ]
f k

i new
f k

E
E

=
f

c
f

                (6.56) 

    從上式的質心條件可以看出新的編碼字為區間內所有可能樣本的平均值，所

以取樣向量和新的編碼字之間的平方誤差會進一步的被降低。重複利用質心條件 

和最鄰近區域法則，編碼字會收斂到最佳的結果。 

    利用設計好的最佳化編碼簿，接收端能夠依據由估測所得到的通道資訊，使 

用最小失真誤差原則找出最佳編碼字代號，可表示如下：  

2cf
c

c ik
i

opt −=
min

arg            (6.57) 

    傳送端在收到編碼字代號後，再根據(6.53)式可以得到最佳化的傳送權重向 

量為 

,
1

max
arg

t

t opt f t
=

=
2

T
w

w D R w                 (6.58) 

    從上式可以看出在決定傳送權重向量時，路徑群組等效傳送角度也必須告知

給傳送端，這造成一些額外通道頻寬的浪費。然而從前面對半相關度時變通道的

討論中得知，路徑群組等效傳送角度在很長的時間內並不會有明顯的變化，所以

只需要相當低的更新頻率次數。相對地路徑群組振幅增益的變化會隨著通道時變

性的增加而需要更頻繁的更新動作，整個編碼設計和決定最佳傳送權重向量的演 

算法，可參見本節最後所附註的權重向量編碼設計演算法。 

 

 權重向量編碼設計演算法(二)： 

    現在考慮以傳送權重向量 tw 做為量化的目標，初始的編碼字集合同樣可表

示為 { }1 2: MΘ c c cL ，其中編碼字 ic 為 1tM × 的單位向量。根據不同的編碼 

字 ic ，可以將輸入信號空間 tMΩ 區分成M 個分割區 1 2, , , MA A AL 。 

    不同於上述演算法(一)選擇歐幾里得距離的平方誤差做為失真量測，新的失 

真量測方式可表示為[18] 
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, , ,( , ) H H
t k i t k k t k i k id = −w c w R w c R c             (6.59) 

其中 kR 為 ( ) ( ) ( )
1 2 *

0

L
T

ave l l
l
h l θ θ

−

=

=∑R a a 的隨機樣本。藉由失真量測準則可定義出 

最鄰近區域法則為 

, , ,( , ) ( , )t k i t k i t k jA if d d∈     ≤w w c w c             (6.60) 

相對於區域 iA的質心條件為 

,
1

max
arg

t

H
i new t i t

=
=

w
c w R w               (6.61) 

其中 

[ ]i kE=R R  

    重複利用質心條件和最鄰近區域法則，能夠獲得最佳化編碼簿設計。在實際

傳送資料時接收端會根據目前所得到的通道資訊，利用最小失真誤差原則決定最 

佳的編碼字代號給傳送端，如下所示 

max
arg H

opt i k i
i

=c c R c
c

               (6.62) 

    傳送端在收到編碼字代號後，再利用查表(table lookup)的方式可以得到最 

佳化的傳送權重向量 ,t optw 。 

 

 權重向量編碼設計演算法(三)： 

    演算法(三)類似於演算法(二)的做法，然而採用在無相關度瑞雷衰減通道模

型中所使用 SVQ 和 Grassmannian line packing 的失真量測函數[22]，重新表示 

如下 

, ,( , ) 1 H
t k i t k id = −

2
w c w c                                 (6.63) 

其最鄰近區域法則可表示為 

, , ,( , ) ( , )t k i t k i t k jA if d d∈     ≤w w c w c                         (6.64) 

其區域 iA的質心條件可表示如下 
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,
1

max
arg [ ]

t

H
i new t k tE

=
=

w
c w R w               (6.65)      

    很明顯地可以看出，上述三個演算法所採用的失真量測函數之間有很大的差

異性。在演算法(一)中是針對路徑群組振幅增益向量 f 做量化動作，是利用路徑

群組振幅增益機率分佈特性，所以不會受到通道的空間特性影響。不同於演算法

(二)、(三)是在 1tM × 維的複數向量空間執行傳送權重向量的量化動作，整個路

徑群組振幅增益的樣本空間是分佈在 1effL × 維的實數向量空間中，當 eff tL M= 時

演算法(一)可以使用較少的編碼字去量化整個樣本空間，然而缺點為額外路徑群 

組等效傳送角度也必須告知給傳送端，這造成一些通道頻寬的浪費。 

    從前面的探討中可以發現，演算法(二)和演算法(三)編碼簿設計包含了空間

通道的參數，這造成最佳傳送權重向量和路徑群組等效傳送角度之間有很大的相

關性，所以演算法(二)比演算法(三)更適用於半相關度通道中傳送權重向量的量 

化。  

    進一步對R 矩陣做分析可以得到失真量測函數的上限(upper bound)，重新 

表示R 為 

( ) ( ) ( )
1 2 *

0

1

t

L
T

ave l l
l
M

H
i i i

i

h l θ θ

λ

−

=

=

=

=

∑

∑

R a a

v v
                             (6.66) 

其中 iλ 為R 矩陣的特徵值且 1 2 0
tM

λ λ λ≥ ≥ ≥ ≥L ，其相對應的特徵向量為 iv 。假

設 ,t optw 為R 矩陣的最佳化傳送權重向量、 ,t optw% 為 ,t optw 經過量化處理後的結果， 

則在統計上的量化失真可以表示為 

, , , , , ,

, ,

2

1
1

( , )

max

max t

H H
H t opt t opt H t opt t opt t opt t opt

H H
H t opt t opt i i

i

M
H

H i i i
ii

E d E

E

E λ λ
=

⎡ ⎤⎡ ⎤ = −⎣ ⎦ ⎣ ⎦
⎡ ⎤

= −⎢ ⎥
⎣ ⎦
⎡ ⎤

= −⎢ ⎥
⎣ ⎦

∑

w w w Rw w Rw

w Rw c Rc
c

v c
c

% % %

       (6.67) 
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2

1 1 1

2

1 1

max

max
1

H
H i

i

H
H i

i

E

E

λ λ

λ

⎡ ⎤
≤ −⎢ ⎥

⎣ ⎦
⎡ ⎤⎛ ⎞

= −⎢ ⎥⎜ ⎟
⎝ ⎠⎣ ⎦

v c
c

v c
c

 

    利用相關係數
( ) [ ] [ ] [ ]

[ ] [ ]
,

X Y

E XY E X E YCOV X Y
VAR X VAR Y

ρ
σ σ

−
= = ，(6.67)式能夠進一步 

化簡為[17] 

[ ] [ ]2

, , 1 1 1

max
( , ) 1 2H

H t opt t opt H i H
i

E d E E VARλ λ⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎡ ⎤ ≤ − +⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦⎣ ⎦
w w v c

c
%   (6.68) 

    可以看出
2

1 1

max
1 H

H i
i

d E
⎡ ⎤

= − ⎢ ⎥
⎣ ⎦

v c
c

為編碼簿設計所造成的量化誤差，而

[ ] [ ]2 1 12Hd E VARλ λ⎡ ⎤= +⎣ ⎦為通道所造成的放大效應。從統計上的觀點來看，為

了降低量化所造成的失真則必須降低
2

1 1

max
1 H

H i
i

d E
⎡ ⎤

= − ⎢ ⎥
⎣ ⎦

v c
c

所造成的效應。然

而在半相關度通道中， 1v 並非為複數 . . .i i d 瑞雷衰減分佈，這造成若只使用 1d 做

為失真量測的依據是無法設計出最佳化編碼簿，所以在半相關度通道中，對於編

碼簿設計仍必須考量到由通道空間參數所造成的效應。假設當通道為無相關度瑞

雷衰減通道時，則 [ ]1HE λ 和
2

1

max
1 H

H i
i

E
⎡ ⎤⎛ ⎞

−⎢ ⎥⎜ ⎟
⎝ ⎠⎣ ⎦

v c
c

彼此之間在機率上可視為獨立 

分佈，所以(6.67)可重新表示為 

[ ] 2

, , 1 1

max
( , ) 1 H

H t opt t opt H H i
i

E d E Eλ
⎡ ⎤⎛ ⎞

⎡ ⎤ ≤ −⎢ ⎥⎜ ⎟⎣ ⎦
⎝ ⎠⎣ ⎦

w w v c
c

%           (6.69) 

    由於 [ ]1HE λ 在統計平均上可視為常數值，且 1v 會呈現複數 . . .i i d 瑞雷衰減分

佈的特性，那麼最佳編碼簿設計的失真量測函數將會是由
2

1

max
1 H

H i
i

E
⎡ ⎤⎛ ⎞

−⎢ ⎥⎜ ⎟
⎝ ⎠⎣ ⎦

v c
c

所造成的量化誤差項，這如同 4.4 節中的 SVQ 和 Grassmannian line paking 設 
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計編碼簿的概念。下列為本節中所提到的三種不同權重向量編碼設計方式。 

 

三種不同權重向量編碼設計方式 

Method 1: 
Step1: Use GLA to design codebook 

     (1) Initialize codebook: { }1 2: MΘ c c cL  

     (2) Set the nearest neighbor rule:  

( , ) ( , )k i k i k jA if d d∈ ≤f f c f c  

where 

   2cfcf ikikd −=),(  

  (3) Set the centroid condition: 

][
][

,
kf

kf
newi E

E
f
f

c =  

     (4) Loop back to (2) until convergence 
Step2: Evaluate optimal transmit beamforming vector 
     (1) Decision rule: 

2cf
c

c ik
i

opt −=
min

arg  

 (2) Evaluate optt ,w  

           ,
1

max
arg

t

t opt f t
=

=
2

T
w

w D R w  

Method 2: 
Step1: Use GLA to design codebook 

     (1) Initialize codebook: { }1 2: MΘ c c cL  

     (2) Set the nearest neighbor rule:  

, , ,( , ) ( , )t k i t k i t k jA if d d∈ ≤w w c w c  

where 

   , , ,( , ) H H
t k i t k k t k i k id = −w c w R w c R c  

  (3) Set the centroid condition: 
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,
1

max
arg

t

H
i new t i t

=
=

w
c w R w  

where 
[ ]i kE=R R  

     (4) Loop back to (2) until convergence 
Step2: Evaluate optimal transmit beamforming vector 
     (1) Decision rule: 

max
arg H

opt i k i
i

=c c R c
c

 

Method 3: 
Step1: Use GLA to design codebook 

     (1) Initialize codebook: { }1 2: MΘ c c cL  

     (2) Set the nearest neighbor rule:  

, , ,( , ) ( , )t k i t k i t k jA if d d∈ ≤w w c w c  

where 

   , ,( , ) 1 H
t k i t k id = −

2
w c w c  

  (3) Set the centroid condition: 

,
1

max
arg

t

H
i new t i t

=
=

w
c w R w  

where 
   [ ]i kE=R R  

    (4) Loop back to (2) until convergence 
Step2: Evaluate optimal transmit beamforming vector 
     (1) Decision rule: 

max
arg H

opt i k i
i

=c c R c
c

 

 

6.4 利用空間特徵結構於多重用戶時間槽排程演算法 

 

    回到 4.5 節中對於多重用戶傳送波束形成的最佳化問題，假設有Q個使用者 

其在統計上的空間特徵結構可表示為 
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( )
1

2 *

0

( ) ( ), 1, 2, ,
i

i i
i

L
T

i ave i l l
l
h l i Qθ θ

−

=

=    =∑R a a L                 (6.70)

對於第 i個用戶端 SINR 值可表示為 

1

, 1, 2, ,
H

i i i i
i i Q

H
j j i j i

j j i

pSINR i Q
p n

γ

=  ≠

= =    =
+∑

w R w

w R w
L              (6.71) 

其中Q為同一時間槽(time slot)內的使用者數、 ip 為對第 i個使用者所傳送的

信號功率、 in 為第 i個使用者接收天線所收到的可加性白色高斯雜訊，且限定個

別使用者傳送權重向量 1i =w 。如同 4.5 節中(4.52)式使用最大公平(max  

fairness)原則，則整個問題的最佳化可以描述如下 

{ }
1

1, ,

1

, ,

max
, , arg min , ,

=

Q

opt Q opt i Q

Q

j
i

subject to p constant

γ γ

=

=

∑

w w
w w

L
L L

                (6.72)  

    上述的問題除了考量到個別用戶端所受到的雜訊能量，還限定了基地台的最

大傳送總功率。很顯然地上述的問題並沒有可解析性的解法，所以通常必須使用 

遞迴方式去解這種耦合相關的問題或者使用次最佳化(suboptimal)的方式求解。 

    然而上面所討論都只侷限於對單一時間槽做最佳化的動作，現在考慮系統有

K個時間槽的時間可提供給Q個用戶端做為傳送信號使用，最先要解決的問題是

如何妥當分配使用者以便達到最佳化通道容量的目標。如果單就每個使用者的通

道狀態資訊(CSI)矩陣是無法得到任何有用的資訊，然而從所提出的空間特徵結

構來看，依據不同使用者的通道空間特性，如路徑群組的等效傳送角度和路徑增

益，可以很容易幫助系統在時間和空間上做排程。圖 6.2 表示四個用戶的空間特

徵結構，箭號代表每個不同的路徑群組依據其傳送角度分佈在橫軸座標上，箭號

的長度表示路徑群組等效路徑增益，而寬度代表由子路徑角度擴展所造成的傳送

角度區間。假設系統只能提供兩個時間槽的時間給用戶做為信號傳送，一開始所 

面臨的問題就是如何在有限的時間槽內正確選定使用者達到最大的系統容量。 
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90o90− o  

圖 6.2 多重用戶的空間特徵結構 

 

    從圖 6.2 中可以看出，一個選取的方式為使用者 1 和 2 放在相同的時間槽

內、使用者 3 和 4 則分享剩餘的時間槽，接著利用 SDMA 的觀念，位於相同時間

槽內使用者能夠分享相同的頻寬資源。可以發現當用戶和時間槽的數量增加時，

一個在空間和時間上有效率的二維排程是必要的。本節將所提出的空間特徵結構

應用在多重用戶排程上，藉此增加時間槽的最佳使用效率。整個演算法區分為五 

個主要步驟： 

 

步驟一: 定義個別使用者傳送角度區間 iS 和初始傳送權重向量 ,d iw   

    波束形成的基本概念就是找出通道中能夠傳送或接收最大能量的角度方

位，再利用權重向量形成具有指向性的特定波束。上述的物理意義就是利用有最

大路徑增益的路徑去傳送或接收信號，而這些主要傳送信號的路徑會直接反映在

最佳化權重向量上，利用上述的想法可以嘗試地找出能夠傳送最大能量的角度區

間。定義一個適當的搜尋區間(search interval) θ∆ ，現在試著找出在所定義的 

搜尋區間範圍內有最大傳送能量的路徑群組，如圖 6.3 所示。 
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θ∆  

圖 6.3 尋找最大傳送能量的搜尋區間 

 

    當找到有最大傳送能量
2( )

i

ave i
l
h l∑ 的搜尋區間 θ∆ 後，接著可以定義出所欲 

傳送信號的角度區間 iS ，其定義規則為 

, , , ,

, ,
, , , ,

, ,
2

: ,
, ,

2 4 2 4

i L i R i R i L

i i L i R
i L i R i L i R

S S S
otherwise

θθ θ θ θ

θ θ θ θθ θ

∆⎧ ⎡ ⎤    − ≥⎣ ⎦⎪⎪⎡ ⎤ = ⎨⎣ ⎦ + +⎡ ⎤∆ ∆⎪ − +    ⎢ ⎥⎪⎣ ⎦⎩

      (6.73) 

其中 ,i Lθ 、 ,i Rθ 分別表示第 i個用戶路徑群組的等效傳送角度位於搜尋區間內最小

值和最大值， ,i LS 、 ,i RS 分別表示所欲傳送信號角度區間的最小和最大邊界值。

值得注意的是由於角度擴展的效應，實際上路徑群組下的子路徑會分佈在某個角 

度範圍內，所以必須要確保傳送角度區間 iS 有最小的邊界範圍，如圖 6.4 所示。 

 

90− o 90o

,i RS,i LS
 

圖 6.4 傳送角度區間的定義 

    現在可以就單一用戶的情況下，求出個別用戶的初始傳送權重向量 ,d iw ，可 

表示如下： 
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( ) ( ) ( )2 *
,

max
arg

i i
i i

H
d i ave i l l

l T
h l θ θ

∈

⎡ ⎤
= ⎢ ⎥

⎣ ⎦
∑ Tw w a a w

w
            (6.74) 

其中 

{ }, ,| : ,
ii i l i i L i RT l S S Sθ ⎡ ⎤= ∈ ⎣ ⎦  

 

步驟二: 執行多重用戶時間槽排程 

 

90− o 90o

,

( )
k index

old
ψ ,

( )
k index

new
ψ

 

圖 6.5 角度區間指標的更新 

 

    在得到每個用戶的初始傳送權重向量和傳送角度區間後，這些資訊可以做為

時間槽排程的依據。假定在某個傳送時段可切割為K個時間槽，此時需要傳送資

料的用戶數為Q。為了方便說明整個排程的概念，必須先定義出相關的參數和其

初始值。 { }1, ,QΩ = L 表示目前尚未被系統排入時間槽的用戶，一開始的初值設

定為所有用戶的代號。 { }k φΨ = 表示第 k個時間槽內所排定的用戶代號，一開始

的初值設定為空集合。 { }φΘ = 表示確定被排除在目前傳送時段內傳送的用戶代

號，一開始的初值設定為空集合。 ,k indexψ 表示第 k個時間槽的角度區間指標，在

此假定整個淨空的角度區間範圍為[ ]90,90− ，時間槽排程器將從最左邊界開始排

放用戶，每加入一個合法的用戶數後必須更新角度區間指標 ,k indexψ ，其更新的方 
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式如圖 6.5 所示，角度區間指標一開始的初值設定為 , 90k indexψ = − o。 

    系統一開始必須先找出有最小角度區間指標 ,k indexψ 的時間槽，接著從尚未排

定的用戶當中找出傳送角度區間 iS 的左邊界值 ,i LS 為最小值的用戶。接著必須針

對此用戶做兩項檢查動作，首先必須做邊界的檢查，假設所選定的用戶其邊界值

,i LS 小於預排定時間槽的角度區間指標 ,k indexψ 時，很明顯地可以看出該名用戶的

傳送角度區間和已排定時間槽內的用戶區間有重疊現象的發生，排定該用戶會有

相當高的機率出現很大的交互干擾現象，所以必須捨棄該名用戶於此時段的排程

中。假設新加入的用戶與已排定用戶間沒有出現傳送角度區間重疊現象時，還必 

須再做殘餘干擾的檢查，定義一個新的訊號干擾比為 

, ,

, ,

,

k

H
d q q d q

q kH
d j q d j q

j j q

I q
n

ψ

ψ

∈  ≠

=    ∀ ∈
+∑

w R w
w R w

             (6.75) 

其中 

( )
1

2 *

0
( ) ( )

q

q q
q

L
T

q ave q l l
l
h l θ θ

−

=

= ∑R a a  

    在加入新的用戶後訊號干擾比會相對地提升，雖然使用初始傳送權重向量

,d qw 去限制信號的傳送區間，然而旁波瓣(sidelobe)所造成的能量逸散依舊存

在，當此旁波瓣的峰值落於其他用戶的傳送角度區間時，干擾的效應會被放大。

為了確保目前時間槽內的用戶能夠維持一定的訊號干擾比，(6.75)式的檢查動作

是必要的。定義一個新的臨界值 thresholdI ，當時間槽內任意一個已排定用戶的 qI 值

降低到 thresholdI 以下時，時間槽就必須放棄該名新加入的用戶以確保一定的訊號干 

擾比要求。 

    重複找出適當的用戶和時間槽加入排程中，當沒有剩餘可用的用戶時，即 

{ }φΩ = ，或是所有的時間槽達到飽和時，整個排程動作將會停止。 
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步驟三: 使用 LCMV 的技巧修正初始傳送權重向量 ,d iw  

    步驟二中所提到的旁波瓣所造成的能量逸散問題，可以修正原有的初始傳送

權重向量 ,d iw 降低對其他用戶所造成的干擾。一種 linear constraint minimum 

variance(LCMV)波束形成技巧可以用來修改原有權重向量所產生的波束場型 

(beam pattern)降低旁波瓣的干擾效應[3]，整個步驟三的處理過程如下所述。  

    假設到目前為止所有時間槽內已經選定好可能的用戶，現在針對每個時間槽

內的使用者初始傳送權重向量 ,d iw 做修改的動作。對於第 i個用戶而言，位於傳

送角度區間 , ,: ,i i L i RS S S⎡ ⎤⎣ ⎦的傳送能量必須被保留，則修改過後的權重向量w 和初

始傳送權重向量 ,d iw 之間在傳送角度區間 iS 所造成的正規化(normalized)的能 

量誤差可表示為 

( )

( ) ( )

( ) ( )

,

,

,

,

22
,

*
, ,

, 1 ,

1 ( )

1 ( ) ( )

i R

i L

i R

i L

S T
d iS

SH T
d i d iS

H
d i d i

e d

d

θ θ
β

θ θ θ
β

= −

⎡ ⎤= − −⎢ ⎥
⎣ ⎦

= − −

∫

∫

a w w

w w a a w w

w w M w w

            (6.76)      

其中 

,

,

,

,

2

,

*
1

( )

1 ( ) ( )

i R

i L

i R

i L

S T
d iS

S T

S

d

d

β θ θ

θ θ θ
β

=

=

∫

∫

a w

M a a
  

β 為初始傳送權重向量 ,d iw 在傳送角度區間 iS 內的總傳送能量。修改過後的權重

向量w 除了要維持位於傳送角度區間的能量，同時必須考量到對於同一時間槽內 

其他用戶的干擾問題，對於造成其他用戶傳送角度區間的干擾可表示為 

,

,

,

,

22
1

, ,

*

, ,

( )

( ) ( )

j R

j L
k

j R

j L
k

Sj T

S
j j i j R j L

SjH T

S
j j i j R j L

d
d

S S

d
d

S S

ψ

ψ

ρ θ θ

θ θ θ

∈  ≠

∈  ≠

=
−

⎡ ⎤
= ⎢ ⎥−⎢ ⎥⎣ ⎦

∑ ∫

∑ ∫

a w

w a a w
      (6.77) 
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其中 jd 表示對於第 j個用戶所造成的干擾權重因子，在此假定 jd 為常數值。而 

修改過後的權重向量w 對於沒有用戶使用的角度區間所傳送的總能量可表示為 

22
2

*

( )

( ) ( )

T

otherwise

H T

otherwise

b d
S

b d
S

ρ θ θ

θ θ θ

=

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦

∑ ∫

∑ ∫

a w

w a a w
                      (6.78)                

其中b表示權重因子、S 表示為沒有用戶使用的角度區間範圍。結合上述(6.77) 

和(6.78)式的結果可得到 

,

,

2 2 2
1 2

* *

, ,

2

( ) ( ) ( ) ( )j R

j L
k

SjH T T

S
j j i otherwisej R j L

H

d bd d
S S Sψ

ρ ρ ρ

θ θ θ θ θ θ
∈  ≠

= +

⎡ ⎤
= +⎢ ⎥−⎢ ⎥⎣ ⎦
=

∑ ∑∫ ∫w a a a a w

w M w

  (6.79)  

    新的傳送權重向量必須保留既有所欲傳送能量的角度區間，同時也要抑制對 

其他用戶所造成的干擾，則整個問題可表示為 

( ) ( ), ,

min H

H
d i d isubject to ξ− − ≤

2

1

w M w
w

w w M w w
                   (6.80) 

其中ξ 表 2e 能量誤差的臨界值。且為了要真正抑制干擾，權重因子 jd 必須設定大 

於權重因子b 。 

    進一步化簡此限制式問題，因 1M 為厄米特矩陣(Hermitian matrix)則 1M 可

分解成 1
H=M ΓΛΓ ，其中 1 2 tM

⎡ ⎤= ⎣ ⎦Γ e e eL ， ke ( )1, 2, , tk M= L 為 1M 的特徵

向量， { }1 2 tM
diag α α α⎡ ⎤= ⎣ ⎦Λ L ， kα ( )1, 2, , tk M= L 為相對於特徵向量 ke 的

特徵值，且 1 2 tM
α α α≥ ≥ ≥L 。一個合理的假設為令 ( ) ( ), 1 , 0

H
d i d i− − =w w M w w ， 

則(6.80)的限制式條件可重新表示為 

( ) ( ), , 0
H H

d i d i− − =w w ΓΛΓ w w              (6.81) 

繼續分解(6.81)式可以得到下面的結果 
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( )
2

,
1

0
tM H

k d i k
k

α
=

− =∑ w w e            (6.82) 

(6.82)式的解集合可表示為 

( ), 0, 1, 2, ,
H

d i k tk M− =    =w w e L                (6.83)           

    根據能量誤差的臨界值ξ 的大小，可以將上面 tM 條線性限制式降低為 0n 條 

[33]，假設令 0n 為滿足下式的最小整數值。 

0

1

1

% 100%
t

n

k
k
M

k
k

tr
α

α

=

=

= ×
∑

∑
               (6.84) 

其中%tr為系統設定參數。當 0n 為滿足(6.84)式的最小整數值時，則(6.83) 

式的限制式條件降低為 

( ), 00, 1, 2, ,
H

d i k k n− =    =w w e L             (6.85) 

則(6.80)的限制式條件可化簡為 

( ) ( ) ( )
0

2

, 1 , ,
1

tMH H
d i d i k d i k

k n
α

= +

− − = −∑w w M w w w w e           (6.86) 

利用柯西(Cauchy-Schwartz)不等式，上式可化簡成 

( ) ( )
0

2

, 1 , ,
1

tMH
d i d i k d i

k n
α

= +

− − ≤ −∑w w M w w w w        (6.87) 

    記得一開始(6.80)式中的限制式條件為 ( ) ( ), ,
H

d i d i ξ− − ≤1w w M w w ，所以只

要
2

,d i−w w 不太大的情況下， (6.87)式可以確保有一個很小的值且滿足所給定 

的限制臨界值ξ 。進一步對(6.85)式做處理可以得到 

, 0, 1, 2, ,H H
k d i k k n=    =w e w e L                 (6.88) 

合併上式的結果可以得到 

0 01 2 , 1 , 2 ,
H H H H H H

n d i d i d i n⎡ ⎤ ⎡ ⎤=⎣ ⎦ ⎣ ⎦w e w e w e w e w e w eL L     (6.89) 

H H=w E g                                             (6.90) 
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其中 

01 2

,

n

H H
d i

⎡ ⎤= ⎣ ⎦
=

E e e e

g w E

L
 

在(6.80)式中所描述的問題現在可以轉化成 LCMV[3]的問題，可表示如下 

min H

H Hsubject to    =

2w M w
w

w E g
                             (6.91) 

使用 Lagrange multiplier 解上面的問題，可以得到權重向量 

11 1
, 2 2

H
o i

−− −⎡ ⎤= ⎣ ⎦w M E E M E g           (6.92) 

    由於限定權重向量 1=w ，進一步對 ,o iw 做正規化可以得到修正過後的最佳 

化傳送權重向量為 

,
,

,

o i
opt i

o i

=
w

w
w

                (6.93) 

 

步驟四: 加入功率控制 

    由步驟二的時間槽排程中可以獲得每個時間槽內所排定的用戶代號，假定第

k個時間槽內所排定的用戶數為 kQ% ，定義 jic 為該時間槽內第 j個用戶的傳送信 

號對用戶 i造成的干擾，可表示如下 

, ,H
ji j i j kc i j ψ=    ∀ ∈w R w               (6.94) 

類似(6.71)式的做法，可以得到該時間槽內用戶的訊號干擾雜訊比為 

1

, 1, 2, ,
k

i ii
i i kQ

j ji i
j j i

p cSINR i Q
p c n

γ

=  ≠

= =    =
+∑

%
%L        (6.95) 

    現在根據每個用戶的不同需求設定 iSINR 的最低限度值，將上面的(6.95)式 

合併為矩陣形式，可以表示為 

=Ap n               (6.96) 
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其中 

1
11 1 21 31 1

1
12 22 2

1
1

1 2

1 2

k

k k k k

k

k

Q

Q Q Q Q

T

Q

T

Q

c c c c

c c

c c

p p p

n n n

γ

γ

γ

−

−

−

⎡ ⎤− − −
⎢ ⎥

−⎢ ⎥
⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥−⎢ ⎥⎣ ⎦

⎡ ⎤= ⎣ ⎦

⎡ ⎤= ⎣ ⎦

A

p

n

%

% % % %

%

%

L

O

O

L

L

 

則該時間槽用戶的最佳功率控制(power control)為 

= -1p A n               (6.97) 

 

步驟五: 檢查是否符合最大傳送功率的限制 

    然而(6.97)式所得到的最佳功率控制必須符合單一時間槽總傳送功率的限 

定值 maxp ，所以傳送功率必須滿足下面的基本限制條件  

max
1

0, 1, ,

kQ

i
i

i k

p p

p i Q
=

⎧
≤⎪

⎨
⎪ >    =⎩

∑
%

%L

                  (6.98) 

    如果未能符合功率限制的檢查，很顯然該時間槽的用戶排定會造成 iSINR 無

法達到最低要求的限度值，該時間槽必須被淨空而必須做重新排程的動作。反

之，時間槽內的所有用戶滿足功率控制的條件，則該單一時間槽排程是可執行的， 

則系統可以使用由步驟(三)所得到的權重向量 ,opt iw 和步驟(四)所得到的傳送功

率 ip 傳送信號，或是採用 4.5 節中所介紹的多重用戶傳送波束形成技巧，對傳送 

權重向量做進一步的最佳化動作。 

 

    有別於使用通道矩陣做為排程考量的依據，在此利用了通道空間特徵結構的

特性找出最佳化的時間空間使用者組合。很顯然地所提出的方法並不需要重複遞

迴的運算動作，所以運算量能夠被大幅度的降低，且當用戶的通道矩陣特性為時
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變性時，並不會因此降低整個演算法的效能和可靠度。本節最後為整個多重用戶 

時間槽排程演算法的流程。 

 

多重用戶時間槽排程演算法 

Step1: Evaluate angle interval iS  and transmit weight vector ,d iw  

(1) Define search interval θ∆  

(2) Seek the search interval θ∆  with max power 2( )
i

ave i
l
h l∑  

(3) Define angle interval 

, , , ,

, ,
, , , ,

, ,
2

: ,
, ,

2 4 2 4

i L i R i R i L

i i L i R
i L i R i L i R

S S S
otherwise

θθ θ θ θ

θ θ θ θθ θ

∆⎧ ⎡ ⎤    − ≥⎣ ⎦⎪⎪⎡ ⎤ = ⎨⎣ ⎦ + +⎡ ⎤∆ ∆⎪ − +    ⎢ ⎥⎪⎣ ⎦⎩

 

(4) Evaluate transmit weight vector  

( ) ( ) ( )2 *
,

max
arg

i i
i i

H
d i ave i l l

l T
h l θ θ

∈

⎡ ⎤
= ⎢ ⎥

⎣ ⎦
∑ Tw w a a w

w
 

where 

{ }, ,| : ,
ii i l i i L i RT l S S Sθ ⎡ ⎤= ∈ ⎣ ⎦  

Step2: Time slots scheduling 

(1) Search min ,k indexψ  

(2) Search iS  with min ,i LS  

(3) If , ,min mini L k indexS ψ≥  

{ } { }k k iψ ψ= +  

if ,q threshold kI I q ψ<    ∀ ∈  

{ } { }k k iψ ψ= −  

go to (2) 
end 
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{ } { }
, ,k index i RS

i

ψ =

Ω = Ω −
 

Else 

{ } { }
{ } { }

i

i

Θ = Θ +

Ω = Ω −
 

End 

If 0Ω ≠  

go to (1) 
Else 

end scheduling 
End 
where leakage condition:   

           

( )

, ,

, ,

1 2 *

0

,

( ) ( )

k

q

q q
q

H
d q q d q

q kH
d j q d j q

j j q

L
T

q ave q l l
l

I q
n

h l

ψ

ψ

θ θ

∈  ≠

−

=

=    ∀ ∈
+

=

∑

∑

w R w
w R w

R a a

 

Step3: Use LCMV method to modify ,d iw  

For 1:k K=  

for 1: ki Q= %  

(1) Evaluate 1M 、 2M  
,

,

*
1

1 ( ) ( )i R

i L

S T

S
dθ θ θ

β
= ∫M a a  

where  

     ,

,

2

,( )i R

i L

S T
d iS
dβ θ θ= ∫ a w  

,

,

* *
2

, ,

( ) ( ) ( ) ( )j R

j L
k

Sj T T

S
j j i otherwisej R j L

d bd d
S S Sψ

θ θ θ θ θ θ
∈  ≠

= +
−∑ ∑∫ ∫M a a a a

    (2) Resolve 1
H=M ΓΛΓ  and find 

01 2 n⎡ ⎤= ⎣ ⎦E e e eL  

(3) Evaluate  
11 1

, 2 2
H

o i

−− −⎡ ⎤= ⎣ ⎦w M E E M E g  
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where 

,
H H

d i=g w E  

(4) Evaluate 

,
,

,

o i
opt i

o i

=
w

w
w

 

end 
End 

Step4: Power control 
For 1:k K=  

= -1p A n  
where 

1
11 1 21 31 1

1
12 22 2

1
1

k

k k k k

Q

Q Q Q Q

c c c c

c c

c c

γ

γ

γ

−

−

−

⎡ ⎤− − −
⎢ ⎥

−⎢ ⎥
⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥−⎢ ⎥⎣ ⎦

A

%

% % % %

L

O

O

 

1 2 k

T

Qp p p⎡ ⎤= ⎣ ⎦p %L 、 1 2 k

T

Qn n n⎡ ⎤= ⎣ ⎦n %L  

End 
Step5: Check power constraint condition 

For 1:k K=  

if max
1

kQ

i
i
p p

=

≤∑
%

 and 0, 1, ,i kp i Q>    = %L  

the time slot is scheduled 
else 

the time slot must be cleaned and rescheduled  
end 

End 
 

6.5 所提出快速傅立葉轉換型接收端波束形成器  

 

    不同於 MRT，MRC 同時對傳送和接收權重向量做最佳化，將傳送和接收權重 

向量分離設計有下列主要的考量因素： 
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I. 傳送波束形成的技巧往往需要接收端回授通道的資訊，然而當通道出現時變

的特性時，因回授延遲產生的資訊過時(outdate)現象是無法避免的，這造

成依據瞬時(instant)通道資訊所形成的傳送權重向量並不是最佳的設計方

式，利用統計(statistic)通道資訊反而能達到較佳的效能。然而在接收端

波束形成器的設計上，由於已知完整的通道資訊，且所處理的資料都是即時 

    性的(real time)，所以適應性的更新權重技巧反而能夠有較好的效能表現。  

II. 由半相關的通道模型可以發現通道兩端的特性是截然不同的，傳送端有較佳

的傳送角度特性，有利於以角度資訊為設計基礎的波束形成器。然而接收端

經常位於高度散射和反射的環境下，造成路徑之間的相關度大幅降低，接收 

    角度並沒有很好的方向性可言。 

III.傳送波束形成講求提升傳送功率給用戶端，並且降低對其他用戶造成額外的

干擾，並且能夠有效利用 SDMA 的觀念增加系統的通道容量。接收端波束形

成器除了具有提升接收功率外，同時要能夠抑制來自其他鄰近細胞(cell)

所造成的同頻干擾(cochannel interference)問題。此外有些接收端波束形

成的技巧具有等化器(equalizer)功能，能夠直接解回原始的傳送資料，如 

    4.2 節中所提到的 post-FFT 型波束形成器。 

IV. 因傳送波束形成的技巧需要接收端回授通道的資訊，這會耗費不少的頻寬資

源，在維持一定的效能下降低資訊回授量為主要的設計目標。對接收端而言 

    並沒有上述的問題，設計上主要考量為效能的提升和硬體複雜度的降低。 

 

    考慮(6.4)式，當發射端所有的子載波使用相同的傳送權重向量 tw 且忽略 

ICI所造成的效應，則接收端第 k個子載波上所接收到的信號向量可表示為 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

21

0

21

0

lkL jT N
r ave ave l t r

l
lkL j
N

ave ave r
l

k h l l e X k k

h l l e X k k

π

π

θ
− −

=

− −

=

≅ +

′= +

∑

∑

Y b a w Z

b Z
        (6.99)  

其中 ( ) ( ) ( )T
ave ave l th l h l θ′ = a w 。在此假設每個子載波使用相同的能量傳送信號，



 100

可表示為 ( ) 2
E X k p⎡ ⎤ =
⎣ ⎦

。現在假定鄰近細胞(cell)的基地台恰好使用相同的頻

帶傳送信號，但由於功率控制不當造成原本基地台的用戶也會接收到此干擾信

號。設 ( )IX k 表示為干擾源在第 k個子載波上所傳送的信號，且每個子載波傳送 

信號的能量設為 ( ) 2
I IE X k p⎡ ⎤ =

⎣ ⎦
。 

    為了分析上的方便在此假設干擾信號的最大路徑延遲不會超過循環字首長 

度。類似(6.99)式的推導過程，則加上干擾信號後所接收到的信號重新表示為 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
2 21 1

0 0

lk lkL Lj j
N N

r ave ave ave ave I r
l l

k h l l e X k g l l e X k k
π π− −− −

= =

′ ′≅ + +∑ ∑Y b d Z
%%

%

% % (6.100) 

其中 ( )aveg l′ % 、 ( )ave ld % 分別表示干擾信號的路徑群組等效路徑增益和組合簽名向

量。從前面的探討中得知 ( )ave lb 、 ( )ave ld % 並沒有很好的方向性，這會造成以角

度為設計基礎的波束形成器在效能上大幅度地被降低，例如前面4.1.1節所提到

的切換波束式天線陣列。且當通道為時變時， ( )ave lb 、 ( )ave ld % 、 ( )aveh l′ 和 ( )aveg l′ %

隨著時間的改變會有不同的變化。就統計上而言，上述的參數會呈現隨機過程

(random process)的機率特性，這造成以適應性演算法為基礎的波束形成器會出 

現無法達到收斂的情況。從上可以看出行動台(Mobile Station，MS)波束形成器

在設計上會面臨相當多不利的因素，所以傳統上位於基地台接收端的波束形成器 

設計方式未必適用於行動台的設計。  

    本節中將提出兩種波束形成器架構，第一種為以低複雜度為設計考量的前置

-快速傅立葉轉換型(Pre-FFT type)架構；另一種為利用遞迴最小平方(RLS)演算 

法和 DFT-Based 通道估測技巧一種混合式-FFT 型的波束形成器架構。 

 

6.5.1 所提出低複雜度前置-快速傅立葉轉換型波束形成器 

 

    前置-快速傅立葉轉換(Pre-FFT type)型波束形成器其演算法是在時域上對
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信號做處理，所以基本原理是採用一組複數的向量w 來調整權重值，經過接收端

權重向量處理後的資料，必須做快速傅立葉轉換後才能在頻域上做通道等化的處

理。所以前置-快速傅立葉轉換型波束形成器其最大的優點為低硬體複雜度。如

前面4.1.1節所提，採用最大能量決定法則切換波束式的做法具有相當低的複雜

度，在低干擾信號能量時能夠有效提升接收端的訊雜比，然而其最大的缺點在於

若使用者信號的到達角度和干擾信號的到達角度差異很小時，切換波束式天線陣

列無法有效區分使用者信號與干擾信號。從(6.100)式可以看出 ( )ave lb 和 ( )ave ld %

並沒有很好的方向特性，當干擾信號的能量接近傳送信號能量時，此時與單天線 

接收狀況相同無法有效改善通訊品質。 

    切換波束式天線陣列其基本的操作如(4.1)式所述，當通道為非時變性時，

基本上只需要做一次比較運算，之後在天線陣列所收到的資料都將使用此權重向

量。然而當通道出現時變性時，(6.100)式中的 ( )ave lb 、 ( )ave ld % 、 ( )aveh l′ 和 ( )aveg l′ %

會隨著時間而改變，這會造成一開始所得到的權重向量並不會是最佳的結果，所

以為了維持最佳的效能，系統必須不斷地去更新此權重向量。假設接收端為 rM 根

均勻間距線性陣列，根據(6.22)式的經驗法則，在角度頻譜上的主波束寬度近似

為
180

rM
θ∆ ≅

o

，這表示最少需要 rM 組事先預設好的接收權重向量。考慮一個採用

N 點離散傅立葉轉換(DFT)的系統，那麼從(4.1)式中可以看出每次權重更新需

要 2
rNM 次乘法運算量。雖然增加額外的固定切換波束(switched beam)可提升效 

能，但運算量也會大幅度地增加。 

    為了降低上述問題所造成的複雜度增加，在此提出一個低複雜度前置-快速

傅立葉轉換型波束形成器，其架構如圖6.6所示。切換波束式波束形成器的權重

向量基本上是藉由不同的θ 所形成的陣列引導向量所構成，選擇最佳的權重向量

等同於選擇最好的接收角度，所以只針對接收角度做適應性調整是合理的設計方

向，然而當通道為時變時最佳接收角度也會隨著時間改變，也就是很難去預估接
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收角度θ 的變化走勢，因此如何選擇一個適當的演算法就成為設計的主要核心問 

題。 

∑ Equalizer Detection

RF to 
Baseband

RF to 
Baseband

RF to 
Baseband

FFT

∑
2•

+
-

,1( )mx n

,2 ( )mx n

, ( )
rm Mx n

( )mr n

∑

∑

+

+
-

-

∑
2•

2•
,1mw

,2mw

, rm Mw

(0)mX
(1)mX

( 1)mX N −

, (0)d mX

, (1)d mX

, ( 1)d mX N −

(0)fe

(1)fe

( 1)fe N −

(0)mY
(1)mY

( 1)mY N −

 

圖6.6 所提出低複雜度前置-快速傅立葉轉換型波束形成器架構 

 

    對於這種隨機變化性很高的問題，可以採用一種稱為線性隨機搜尋(linear 

random search，LRS)演算法。假設在某個時間點的權重向量可表示為w ，則更

新過後新的權重向量為 neww ，那麼整個權重的更新(update)過程可表示如下 

[34]： 

    步驟一：計算 ( )G w 和 ( )G +w u 的數值大小。其中u為隨機向量(random   

            vector)、 ( )G ⋅ 為以權重向量w 為輸入變數的函數。 

    步驟二：執行權重向量的更新動作，可表示如下 

( ) ( )new G Gµ= + ⋅ − + ⋅⎡ ⎤⎣ ⎦w w w w u u                (6.101) 

其中µ 為更新間距(step size) 

    步驟三：給定 new←w w ，重新回到步驟一。 
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    從上述的更新過程中可以看出，當 ( ) ( )G G− +w w u 差距越大時則權重更新

變動會越大。然而LRS演算法的缺點為每次使用的隨機向量u並不相同，當u的 

維度增加時會造成效能大幅降低。 

    前面提到可以利用調整接收角度代替調整權重向量的方式，如此適應性演算

法的空間維度將從複數 rM 維向量變為實數純量，然後再利用LRS演算法的觀念更

新接收角度，所提出的低複雜度Pre-FFT型波束形成器的權重更新方式可表示如 

下： 

   
1 2

,
0

1( 1) ( ) ( ) ( ) ( 1)
N

d m m
k

m m X k X k u m
N

θ θ µ
−

=

⎛ ⎞+ = + ⋅ − ⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠
∑              (6.102) 

( )
( )

( )

1 12 2
, 1 1 ,

0 0
1 12 2

, 1 1 ,
0 0

, ( ) ( ) ( ) ( ) 0
1

, ( ) ( ) ( ) ( ) 0

N N

d m m d m m
k k
N N

d m m d m m
k k

u m X k X k X k X k
u m

u m X k X k X k X k

− −

− −
= =
− −

− −
= =

⎧+ − − − ≥⎪⎪+ = ⎨
⎪− − − − <
⎪⎩

∑ ∑

∑ ∑
(6.103)  

其中 

( ) { }1, 1u m = + −  

    (6.102)式做為接收角度值的更新，其中 ( )mX k 、 , ( )d mX k 分別表示第m個符

元持續時間時，第 k個子載波在等化器(equalizer)和偵測器(detector)上的輸

出值。當原本傳送信號在經過等化器消除通道效應後，所得到的資料因信號受到

雜訊和干擾的影響會在正確值附近呈現機率分佈的情形。假設目前所使用的權重

向量能夠接收到較多信號能量且有效抑制干擾信號時， ( )mX k 和正確原始信號之

間的誤差會降低。假設經過偵測器輸出後的 , ( )d mX k 為正確值， , ( )d mX k 和 ( )mX k

的平均誤差量可表示為
1 2

,
0

1 ( ) ( )
N

d m m
k
X k X k

N

−

=

−∑ 。當接收角度越靠近正確的角度

時，平均誤差量會越小，則角度更新間距會逐漸的被降低；反之，當所猜測的角 

度遠離正確方向時，角度更新間距相對地將會被放大。 

    利用角度位於一維實數空間的特性，在LRS演算法中的隨機向量u可以被降

低為隨機變數u，在此u並不採用隨機的方式產生，原因在於接收角度在座標軸
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上只有兩種方向的變化，即單位向量只有 1+ 、 1− 的情況，所以也可以使用適應

性的技巧去更新角度變動的方向，而(6.103)式便是用做於角度變動方向的更

新。其操作原理為，當猜測的方向正確時平均誤差量將會降低，那麼可以持續使

用這個方向去趨近最佳角度；相反地，若所得到的結果和預期的相反，那麼目 

前角度變動的方向很有可能是錯誤的結果。 

    使用(6.102)和(6.103)式可以不斷地去更新接收角度的方向，當通道為非時

變時接收角度將會收斂到一個穩定的角度值。若通道為時變時，藉由不斷地角度

更新動作仍然可以維持一定的系統效能。最後將每次更新後所得到的角度轉換成 

接收權重向量，則每次更新後的權重向量可表示為 

1 1,1 1,2 1, r

T

m m m m Mw w w+ + + +⎡ ⎤= ⎣ ⎦
* * *w L                   (6.104) 

其中 

( 1) sin( ( 1))*
1,

1
c rj k s d m

m s
r

w e
M

θ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ +
+ =  

    為了加快收歛的時間，可以使用切換波束式的方式得到初始的權重向量

initialw 。本小節的最後為整個所提出低複雜度Pre-FFT型波束形成器演算法的運作

程序，其中 ( ) ( ) ( ) ( ),1 ,2 , r

T

m m m m Mn x n x n x n⎡ ⎤= ⎣ ⎦x L 為第m個符元時間內接收端

天線陣列在時間點 n所收到的信號， [ ](0) (1) ... ( 1) T
m m m mr r r N= −r 為經過權重

向量處理後在時域上的信號， [ ](0) (1) ( 1) T
m m m mY Y Y N= −Y L 表示經過離散傅

立葉轉換後在頻域上所得到的信號值，在等化器中可以使用pilot子載波上的資 

料執行通道估測的動作。 

 

所提出低複雜度 Pre-FFT 型波束形成器演算法 
Initialization:  

( ) ( ) ( )
1 2

0

max
arg

N
H

initial initial
n

i n
i

−

=

= ∑w w x
w

 

Adaptation:  
Step1: FFT transformation 
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m mFFT= ⋅Y r  
Step2: DFT-based channel estimation [35][36] 

(1) ( )
( ( ))ˆ ( ( ))

( )
m

m
Y p kG p k
X p k

= )  

where  
( )p k : pilot subcarrier  
M : pilot subcarrier spacing 

(2) 
1 2

0

1ˆ ˆ( ) ( ( ))

N
lkM j

N M
m m

k
h l G p k e

N M

π−

=

= ∑  

(3) 
ˆ ( ), 0 1

( )
0, 1

m

m

Nh l n
Mh n

N n N
M

⎧    ≤ ≤ −⎪⎪= ⎨
⎪    ≤ ≤ −
⎪⎩

 

(4) 
21

0
( ) ( )

nkN j
N

m m
n

G k h n e
π− −

=

=∑  

(5) ( )( )
( )

m
m

m

Y kX k
G k

=  

Step3: Data detection 

      { }, ( ) ( ) 0,1, , 1d m mX k slice X k k N= ,   = −L  

Step4: Weight vector adaptation 
   (1) Angle direction update: 

( )
( )

( )

1 12 2
, 1 1 ,

0 0
1 12 2

, 1 1 ,
0 0

, ( ) ( ) ( ) ( ) 0
1

, ( ) ( ) ( ) ( ) 0

N N

d m m d m m
k k
N N

d m m d m m
k k

u m X k X k X k X k
u m

u m X k X k X k X k

− −

− −
= =
− −

− −
= =

⎧+ − − − ≥⎪⎪+ = ⎨
⎪− − − − <
⎪⎩

∑ ∑

∑ ∑
 

 where ( ) { }1, 1u m = + −  

   (2) Angle update: 
1 2

,
0

1( 1) ( ) ( ) ( ) ( 1)
N

d m m
k

m m X k X k u m
N

θ θ µ
−

=

⎛ ⎞+ = + ⋅ − ⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠
∑  

       where µ : step-size, u : angle direction 
   (3) Weight vector update: 

1 1,1 1,2 1, r

T

m m m m Mw w w+ + + +⎡ ⎤= ⎣ ⎦
* * *w L  

 where ( 1) sin( ( 1))*
1,

1
c rj k s d m

m s
r

w e
M

θ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ +
+ =  
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6.5.2 所提出混合式-快速傅立葉轉換型波束形成器 

 

    假設在複數 rM 維向量空間建立一組正規化正交基底向量(orthonormal  

basis) ie ( )1, 2, , ri M= L ，現在進一步對(6.100)式中的 ( )ave lb 、 ( )ave ld % 做分解， 

可以得到 

( ) ( ) ( )

( ) ( )

21

,
0 1

21

,,
1 10

lkL Mr j
N

r ave l i i
l i

lkL Mr Mrj
N

ave i I k i il i
i il

k h l b e X k

g l d e X k z

π

π

− −

= =

− −

= ==

⎡ ⎤′= ⎢ ⎥
⎣ ⎦

⎡ ⎤ ⎡ ⎤′+ +⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

∑ ∑

∑ ∑ ∑

Y e

e e
%%

%
%

%

        (6.105) 

    假設在每個 pilot 子載波上，利用已知的資料做為參考信號，應用前面所提

到的適應性波束形成技術，如 LMS、RLS 演算法，則在第 k 個子載波上所得到的

最佳化接收權重向量可表示為 , ( )r opt kw 。將 , ( )r opt kw 對正規化正交基底向量 ie 展 

開可以得到 

, ,
1

( )
rM

r opt k i i
i

k c
=

=∑w e                                     (6.106) 

其中 ,k ic 為第 k個子載波的最佳接收權重向量在基底向量 ie 的投影量。在此做一

些近似的分析，在每個 pilot 子載波上的適應性演算法會試著找出最佳的權重向

量得到最大訊號干擾雜訊比，假設此最佳化的權重向量和基底向量 1e  

在向量空間中非常接近，則在每個子載波的最佳化權重向量可近似表示為 

, ,1 1( )r opt kk c≅w e                (6.107) 

    使用(6.107)式的近似結果，則經過最佳化接收權重向量 , ( )r opt kw 處理過後 

的信號可表示為 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

,

2 21 1
* * *

,1 ,1 ,1 ,1 ,1,1
0 0

H
r opt r

lk lkL Lj j
N N

ave k l ave k I k kl
l l

Y k k k

h l c b e X k g l c d e X k c z
π π− −− −

= =

=

′ ′≅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ + ⋅∑ ∑

w Y
%%

%
%

%
 (6.108)  
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    由於適應性演算法會試著找出有較小干擾信號能量分佈的子空間，也就是說

干擾信號分佈在基底向量 1e 的能量會有較小的值，忽略此干擾信號和雜訊的能 

量，則(6.108)式可近似為  

( ) ( ) ( )

( ) ( )

21
*

,1 ,1
0

21
*

,1 ,1
0

lkL j
N

ave k l
l

lkL j
N

ave l k
l

Y k h l c b e X k

h l b e c X k

π

π

− −

=

− −

=

′≅ ⋅ ⋅

⎡ ⎤
′= ⋅ ⋅⎢ ⎥

⎣ ⎦

∑

∑
        (6.109) 

    回想 4.1.3 節中，適應性演算法的基本定義就是找出最佳權重向量使輸出信

號和原始信號之間的平方誤差能降至最小的情況，利用這個觀念則原始信號 

( )X k 和輸出信號 ( )Y k 之間的平方誤差可表示為 

( ) ( ) ( ) 22
( ) ( )H

r rsquareerror X k Y k X k k k= − = − w Y         (6.110) 

當平方誤差最小時，由(6.109)和(6.110)式可以得到下面的結果 

( )
,1 21

* *
,1

0

1
k lkL j

N
ave l

l

c
h l b e

π−

=

=
′∑

                         (6.111) 

將(6.111)式的結果代入(6.107)可以得到 

( )
, 121

* *
,1

0

1( )r opt lkL j
N

ave l
l

k
h l b e

π−

=

≅
′∑

w e             (6.112) 

    從上式可以看出 , ( )r opt kw 為變數 k的向量函數，假設個別路徑群組其路徑增

益有相近的能量分佈，當路徑群組路徑延遲時間增加，即 l有相當大的值時，相

鄰子載波間的權重向量並沒有線性函數的特性。所以 4.2.2 節中所提到的子載波

群組化或子載波間的內插法將會完全失效，在 7.5 節中的模擬結果中將可以發現 

路徑群組的路徑延遲時間將會影響整個演算法的效能表現。 

    現在接著探討基底向量 1e 所代表的物理意義。假設通道為非時變時，則 

(6.100)式中 ( )r kY 的平均自相關矩陣可表示為 
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( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 1 2

0 0

1 2
2

0

1

r

N L
H H

r r ave ave ave
k l

L
H

I ave ave ave n M
l

E k k p h l l l
N

p g l l l σ

− −

= =

−

=

′⎡ ⎤ =⎣ ⎦

′+ +

∑ ∑

∑

Y Y b b

d d I
%

%

% % %
(6.113) 

其中 2
nσ 為雜訊能量。假設在接收端使用相同的權重向量 rw 且 1r =w ，則平均 

訊號干擾雜訊比(SINR)可表示為 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2

0
1 2

2

0

L
H H
r ave ave ave r

l
ave L

H H
r I ave ave ave r n

l

p h l l l
SINR

p g l l l σ

−

=
−

=

⎡ ⎤′⎢ ⎥⎣ ⎦=
⎡ ⎤′ +⎢ ⎥
⎣ ⎦

∑

∑

w b b w

w d d w
%

%

% % %
       (6.114)             

則使接收端得到最大平均訊號干擾雜訊比的權重向量 ,r optw 為  

,

2

1

1

1

max
arg

max
arg

max
arg

r

r

r

r opt ave

H
r d r

H
r I r n
H
r d r
H
r I r

SINR

σ

=

=

=

=

=
+

=

w

w

w

w

w R w
w R w

w R w
w R w

                        (6.115) 

其中 ( ) ( ) ( )
1 2

0

L
H

d ave ave ave
l
p h l l l

−

=

′= ∑R b b 、 ( ) ( ) ( )
1 2

0

L
H

I I ave ave ave
l

p g l l l
−

=

′= ∑R d d
%

% % % 分別為原

始信號和干擾信號自相關矩陣。上面的問題即為求出最大訊號干擾比(max SIR)

的問題，所以權重向量 ,r optw 為 ( ),d IR R 的最大廣義特徵向量。如同上面對平均訊 

號干擾雜訊比的分析，對第 k個子載波的訊號干擾雜訊比(SINR)可表示為 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

221

0

2
21

0

lkL jH N
r ave ave

l
k

lkL jH N
r ave ave I r

l

k h l l e X k
SINR E

k g l l e X k k

π

π

− −

=

− −

=

⎧ ⎫⎡ ⎤⎪ ⎪′⎢ ⎥⎪ ⎪⎪ ⎪⎣ ⎦= ⎨ ⎬
⎡ ⎤⎪ ⎪

′ +⎢ ⎥⎪ ⎪
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∑

w b

w d Z
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          (6.116) 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

2 21 1

0 0

2 21 1
2

0 0

Hlk lkL Lj jH N N
r ave ave ave ave r

l l
Hlk lkL Lj jH N N

I r ave ave I ave ave I r n
l l

p k h l l e h l l e k

p k g l l e X k g l l e X k k

π π
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= =
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= =
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⎣ ⎦ ⎣ ⎦=
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∑ ∑
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    從上式可以看出在不同子載波上的最佳接收權重向量 ( )r kw 並不相同，然而

從機率統計上去做分析，假設各路徑群組之間 ( ) ( )ave aveh l l′ b ( )0,1, ,l L= L 、

( ) ( )ave aveg l l′ d% % ( )0,1, ,l L=% %L 具有獨立分佈的特性，且路徑群組下子路徑間的角度 

擴展很大時，則(6.116)式可近似為 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

1 2

0
1 2

2

0

L
H H
r ave ave ave r

l
k L

H H
r I ave ave ave r n

l

k p h l l l k
SINR

k p g l l l k σ

−

=
−

=

⎡ ⎤′⎢ ⎥⎣ ⎦≅
⎡ ⎤′ +⎢ ⎥
⎣ ⎦

∑

∑

w b b w

w d d w
%

%

% % %
   (6.117) 

    從適應性演算法的觀點來看，由於最後收斂的權重向量即為使訊號干擾雜訊

比(SINR)最大化的權重向量，利用上述這個觀念使用(6.107)式 ( ),r opt kw 的近似 

解代入(6.117)式，可以得到 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2*
,1 1 ,1 1

0
1 2

* 2
,1 1 ,1 1

0

max

L
H H

k ave ave ave k
l

k L
H H

k I ave ave ave k n
l

c p h l l l c
SINR

c p g l l l c σ

−

=
−

=

⎡ ⎤′⎢ ⎥⎣ ⎦≅
⎡ ⎤′ +⎢ ⎥
⎣ ⎦

∑

∑

e b b e

e d d e
%

%

% % %
  (6.118) 

假設雜訊能量 2
nσ 很小時，則(6.118)式可化簡為 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

1 2
1 1

0
1 2

1 1
0

1 1

1 1

max

L
H H

ave ave ave
l

k L
H H

I ave ave ave
l

H
d

H
I

p h l l l
SINR

p g l l l

−

=
−

=

⎡ ⎤′⎢ ⎥⎣ ⎦≅
⎡ ⎤′⎢ ⎥
⎣ ⎦

=

∑

∑

e b b e

e d d e

e R e
e R e

%

% % %            (6.119) 

比較(6.115)和(6.119)式，可以得到 

, 1r opt =w e                                            (6.120) 

    從上面的分析可以看出，基底向量 1e 即為使接收端得到最大平均訊號干擾雜 

訊比(SINR)的正規化權重向量 ,r optw 。 

    利用上述所討論的結果，提出一種類似 Post-FFT 在頻域上做接收權重向量

的最佳化，然而使用在 Pre-FFT 中的等化器去還原通道所造成的效應，在此稱為 
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圖 6.7 所提出 Hybrid-FFT 型波束形成器 

 

混合式-FFT 型(Hybrid-FFT type)波束形成器。整個硬體架構如圖 6.7 所示。 

利用在 pilot 子載波上的已知信號 ( )( )X p k 0,1, , 1Nk
M

⎛ ⎞= −⎜ ⎟
⎝ ⎠

L ，其中M 為

pilot 子載波的間隔距離，使用 RLS 演算法可以得到在第m個符元時間點上每個 

pilot 子載波的最佳接收權重向量，可表示為 

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

r

T

m m m m Mp k w p k w p k w p k⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L    (6.121) 

    現在試著將 ( )( )m p kw 轉換成基底向量 1e ，由(6.107)式可以看出 ( )( )m p kw

會有一個複數量 ,1kc ，所以必須先消除 ,1kc 所造成的效應。一個簡單的做法為將所 

有權重向量 ( )( )m p kw 第一個元素的值設定為1，如下所示 

( ) ( )
( )*

,1

( )
( )

( )
m

m
m

p k
p k

w p k
′ =

w
w                                 (6.122) 

接著將上述除權後的權重向量 ( )( )m p k′w 做正規化的動作，可表示為 
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( ) ( )
( )

( )
( )

( )
m

m
m

p k
p k

p k
′

′′ =
′

w
w

w
                               (6.123) 

    從(6.106)式中可以看出，最佳化的權重向量 ( )( )m p kw 除了原本在 1e 上的能

量外，還包含了在其他基底向量上的能量，這造成由(6.123)式所得到的權重向 

量 ( )( )m p k′′w 和基底向量 1e 間會有很大的誤差量。藉由將所有 pilot 子載波上所

得到的正規化權重向量 ( )( )m p k′′w 做平均的動作，可以彌平如此的誤差量，如下 

所示 

( )
1

,
0

1ˆ ( )

N
M

r m m
k

p k
N M

−

=

′′= ∑w w                             (6.124) 

    所得到的權重向量 ,ˆ r mw 即為基底向量 1e 的估測值，使用此權重向量去抑制干 

擾則輸出的結果可表示為 
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                                               (6.125) 

    從上式可以看出通道的效應仍然存在，所以最後還必須使用等化器去等化還 

原通道所造成的效應。下面為所提出的 hybrid-FFT 型波束形成器演算法。 

 

所提出 hybrid-FFT 型波束形成器演算法 

Step1: Execute RLS operation to acquire ( )( )m p kw  for pilot subcarriers [10] 

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

r

T

m m m m Mp k w p k w p k w p k⎡ ⎤= ⎣ ⎦w L  
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where   
( )p k : pilot position 
m : symbol time index 

Step2: Acquire practical weight vector ,ˆ r mw  

    (1) Remove path gain 

( ) ( )
( )*

,1

( )
( )

( )
m

m
m

p k
p k

w p k
′ =

w
w  

 (2) Normalize weight vector 

( ) ( )
( )

( )
( )

( )
m

m
m

p k
p k

p k
′

′′ =
′

w
w

w
 

(3) Execute average operation for all weight vectors in pilot position 

( )
1

,
0

1ˆ ( )

N
M

r m m
k

p k
N M

−

=

′′= ∑w w  

Step3: DFT-based channel estimation [35] [36] 
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第七章 效能和複雜度的分析 

 

7.1 所提出路徑群組等效傳送角度的模擬分析 

 

    一個空間特徵結構主要由路徑群組的等效傳送角度、等效路徑增益和組合簽

名向量所構成，其中各路徑群組的等效傳送角度是影響傳送波束形成設計最重要

的考量參數之一。本節將分別在時變和非時變的通道下，探討子路徑間的傳送角 

度擴展對於路徑群組等效傳送角度的估測所造成的影響性。 

    基本的模擬參數可區分為系統參數、天線陣列參數和空間通道參數，分別列 

於表 7.1、表 7.2 和表 7.3 中。 

 

表 7.1 系統參數設定 

Center frequency 2.54GHz 

Signal bandwidth 3.5MHz 

FFT length 256 

Symbol duration 73.14 sµ  

Subcarrier spacing 13.67KHz 

CP length 64 

Number of pilot 

subcarriers 
64 

Number of data 

subcarriers 
192 

modulation QPSK 

Channel coding No 
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表 7.2 天線陣列參數設定 

Antenna array ULA 

Number of antennas at BS 4 

Number of antennas at MS 4 

Antenna spacing at BS 
2
cλ
 

Antenna spacing at MS 
2
cλ
 

 

表 7.3 空間通道參數設定 

DOD of clusters at BS Uniformly distributed 

DOA of clusters at MS Uniformly distributed 

Angle spread of subpaths 

at BS 
2∘or 5∘ 

Angle spread of subpaths 

at MS 
35∘ 

Number of clusters 6 

Number of subpaths in 

one cluster 
20 

 

 在非時變通道下，路徑群組下子路徑間的傳送角度擴展(angle spread，AS)

對於路徑群組等效傳送角度(direction of departure，DOD)估測所造成的 

影響性： 

 

    在四個連續的符元持續時間內，分別使用不同的探測權重向量估測空間特徵

結構通道矩陣，並設定子載波上探測信號的間距為 2q = ，如(6.8)式所示。各路

徑群組子路徑間在接收端的角度擴展係數設定為35o，比較在傳送端子路徑間的

角度擴展分別為2o和5o時，對路徑群組等效傳送角度估測所造成的響影。各子路 
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徑對路徑群組幾何中心的 DOD 和 DOA 偏移量可參考表 5.1。 
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圖 7.1 在非時變通道下，子路徑間的傳送角度擴展對路徑群組等效傳送角度估 

      測所造成的影響性。 

 

    從圖 7.1 中，當訊雜比降低至 10dB 以下時，角度估測的誤差量會開始大幅

度地增加，這是由於整個傳送角度的估測是利用路徑群組等效路徑增益 ( )aveh l 的

改變量做為依據，隨著雜訊能量的增加所估測出的等效路徑增益其誤差值也會隨

著增加，這造成低訊雜比的情況下，所提出的路徑群組等效傳送角度估測法將無 

法正常運作。 

    從圖中可以發現當子路徑的傳送角度偏移量增加時，會造成路徑群組實際的

等效傳送角度會和子路徑傳送角度的幾何中心間有一平均誤差量，所以即使在很

高的訊雜比下，仍會出現誤差持平化(error floor)的現象。而另一個微小的誤

差量來自於角度量化的結果，這是由於傳送角度的估測是利用查表法的緣故，在 

此用於比對的角度被量化至整數單位。 
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 在時變通道下，路徑群組下子路徑間的傳送角度擴展對於路徑群組等效傳送 

    角度的估測所造成的影響性： 
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圖 7.2 在時變通道下，子路徑間的傳送角度擴展對路徑群組等效傳送角度估測 

      所造成的影響性。 

 

    使用如圖 7.1 相同的模擬環境但通道改為時變通道，在此正規化都卜勒頻率

ndf 設定為 0.1651。從圖 7.2 中可知，在時變和非時變通道下有近似的估測值， 

顯示所提出路徑群組等效傳送角度估測法並不會受到通道時變效應的影響。 

 

 在時變通道下，載波間干擾(intercarrier interference，ICI)效應對於路 

    徑群組等效傳送角度估測所造成的影響性： 

 

    固定接收端的訊雜比為 20dB，各路徑群組下子路徑間在傳送端和接收端的

角度擴展分別為2o和35o。設定不同的探測信號子載波間距分別為 1q = 和 2q = ， 

則其在路徑群組等效傳送角度估測所造成的響影如圖 7.3 所示。 
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    當正規化都卜勒頻率 ndf 增加時，載波間干擾效應所造成路徑群組等效傳送

角度的估測誤差也會隨著增加，然而其影響效應並不會造成很大的誤差量，當 ndf

從 0增至 0.2 時，僅造成不到 0.5 度的角度誤差量。增加探測信號子載波間距雖

然可降低載波間干擾，然而這減少實際上可使用的探測信號子載波數，這意味著

能用來估測路徑群組等效傳送角度的自由度將會降低，所以改變探測信號子載波 

間距並不會對效能有很大的改善性。 
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圖 7.3 在時變通道下，載波間干擾效應對於路徑群組等效傳送角度的估測所造 

      成的影響性。 

 

    從上述的分析中可以看出，訊雜比是造成路徑群組等效傳送角度估測誤差最

重要的因素，然而一個本質上無法改善的誤差量來自於路徑群組下子路徑間的角

度擴展現象，從 2o到5o的角度擴展所造成額外的估測誤差量大約 5 度的角度範

圍。在 5.2 節通道模型的探討中，高角度擴展表示路徑呈現高度的散射和反射，

此時路徑並沒有很好的方向特性，這對於採用以角度為設計基礎的波束形成器， 

會大幅度地降低整個系統的效能。 
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7.2 在時變和非時變通道情況下，傳送權重向量最佳化的模 

    擬分析 

 

    傳送波束形成技術是利用接收端所回授的通道狀態資訊(CSI)產生最佳化傳

送權重向量，藉此提升接收訊雜比增加系統的通道容量。然而有三個關鍵的問題

會影響如此的傳送策略，第一個要面臨的問題為如何正確地估測 CSI 矩陣。第二

個問題為當通道為時變通道時，如何克服因回授延遲(feedback delay)和處理延

遲(processing delay)所造成的資訊過時(outdate)問題。第三題問題為在有限

回授量的限制下，如何傳回適當的通道資訊。下面將針對時變和非時變的通道狀 

態做模擬分析。 

 

7.2.1 在非時變通道下，傳送波束形成技術的模擬分析 

 

 在非時變通道路徑群組較少的情況下，各種傳送波束形成技巧在效能上的比 

    較:     

 

    考慮路徑群組數較少時的通道情況，設定群組路徑數為 3組，下面為所使用 

的傳送波束形成策略。 

(1) Spatial Eigenstructure： 

        先估測出空間特徵結構 ( ) ( ) ( ) ( )T
ave ave ll h l l θ=H b a ( )0,1, , 1l L= −L ，再 

    使用 6.2.2 節中所提到的遞迴方式找出最佳化傳送和接收權重向量。 

(2) MRTMRC Eigenstructure-CSI： 

        先估測出空間特徵結構 ( )lH ( )0,1, , 1l L= −L ，再轉換為 CSI 通道矩陣   
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    ( ) ( ) ( )
21

0

lkL jT N
ave ave l

l
h l l e

π

θ
− −

=
∑ b a ( )0,1, , 1k N= −L ，利用最大比例傳輸最大比例  

    接收(MRT，MRC)的方式，找出最佳化傳送和接收權重向量。 

(3) MRTMRC Perfect-CSI：  

    假設所使用的通道狀態資訊為完美已知的情況，利用 MRT，MRC 的方法 

找出最佳化傳送和接收權重向量。 

(4) MRTMRC Nonperfect-CSI：  

    假設所使用的通道狀態資訊(CSI)為利用相鄰子載波相近的特性，將相  

鄰四個子載波上的通道視為相同，使用最小平方(LS)誤差法所估測得到，再  

利用 MRT，MRC 的方法找出最佳化傳送和接收權重向量。 

(5) SISO： 不使用任何多天線技術。 
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圖 7.4 非時變通道下路徑群組較少時，各種傳送波束形成技巧在效能上的比較。 

 

    在執行通道估測時設定接收端雜訊干擾的效應為零，回授延遲時間為 10 個

符元時間。圖 7.4 為使用各種傳送策略所得到的接收端訊雜比，在傳送信號期間

固定雜訊能量為 0dB。可以看出當通道被正確估測出時，MRT，MRC 的方法可以使
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接收端得到最大的接收能量，然而其最大的缺點為回授每個子載波的 CSI 會浪費

很大的頻寬資源。對於使用空間特徵結構的方式雖然會降低系統的效能，但所需 

的回授量卻可以大幅地被降低。 

    另外值得注意的一點，MRTMRC Nonperfect-CSI 所使用的通道估測方式可能

會造成所估測出的通道不正確，可以看出即使在每個子載波上使用最佳的波束形 

成技巧，依然會對系統的效能造成很大的影響。  

 

 在非時變通道路徑群組較多的情況下，各種傳送波束形成技巧在效能上的比 

    較: 

 

    現在考慮路徑群組數較多時的通道情況，設定路徑群組數為 6組。所得到的

結果類似於圖 7.4 的模擬情況。然而路徑群組的增加使得通道更加凌亂，能量的

方向集中性會隨之降低，造成所有波束形成技巧在效能上會不如路徑群組數較少 

時的通道情況。 
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圖 7.5 非時變通道下路徑群組較多時，各種傳送波束形成技巧在效能上的比較。 
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7.2.2 在時變通道下，傳送波束形成技術的模擬分析 

 

 在時變通道( 0.021ndf = )路徑群組較少(路徑群組數為 3組)的情況下，各種 

    傳送波束形成技巧在效能上的比較: 

 

(1) Spatial Eigenstructure-1： 

    先估測出空間特徵結構 ( ) ( ) ( ) ( )T
ave ave ll h l l θ=H b a ( )0,1, , 1l L= −L ，再

使用 ( ) ( ) ( )
1 2

0

max
arg

L
T

t ave ave l t
lt

h l l θ
−

=

= ∑w b a w
w

找出最佳化傳送權重向量。接 

收端在每個符元時間中使用切換波束式的方式找出最佳化接收權重向量。 

(2) Spatial Eigenstructure-2： 

        如同 Spatial Eigenstructure-1 的做法，但最佳化傳送權重向量改用   

    ( ) ( )
1 2

0

max
arg

L
T

t ave l t
lt

h l θ
−

=

= ∑w a w
w

求出。 

(3) MRTMRC Perfect-CSI：  

        所回授的通道狀態資訊為完美已知且無回授延遲的情況，利用 MRT，MRC  

    的方式找出最佳化傳送和接收權重向量。 

(4) MRTMRC Delay-CSI： 

        所回授的通道狀態資訊為完美已知的情況，利用 MRT，MRC 的方式找出 

    最佳化傳送和接收權重向量，並以此做為後續資料的傳送和接收權重向量。 

(5) MRTMRC Nonperfect-CSI： 

    如同 MRTMRC Delay-CSI 的做法，但所使用的通道狀態資訊是利用相鄰

子載波相近的特性，將相鄰四個子載波上的通道視為相同，使用最小平方誤 

差法所估測得到。 

(6) SISO：不使用任何多天線技術。 
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圖 7.6 時變通道下( 0.021ndf = )路徑群組數為 3組，各種傳送波束形成技巧在效 

      能上的比較。 

 

    因為受到回授延遲效應的影響，造成傳送端必須使用過時的 CSI 通道矩陣做

為傳送權重向量的估測。當通道為穩定狀態時，這並不會對系統產生任何影響，

然而當通道出現時變的特性時，過時資訊會降低系統相當大的效能。採用通道空

間特徵結構為設計基礎的做法，雖然在非時變通道的情況下，整體效能上可能遠

不如使用 CSI 通道矩陣，然而在時變通道下，它能維持系統一定的接收功率。從

圖 7.6 可以看出當延遲時間超過 20 個符元時間後，使用過時的 CSI 造成所接收 

到的功率被大幅度地降低。 

 

 在時變通道( 0.083ndf = )路徑群組較少(路徑群組數為 3組)的情況下，各種 

    傳送波束形成技巧在效能上的比較: 

 

    如同圖 7.6 的模擬條件但提高正規化都卜勒頻率，模擬結果如圖 7.7 所示。

當通道為快速衰減(fast fading)通道時，因 CSI 過時所造成的效能降低更加明 
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顯。 
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圖 7.7 時變通道下( 0.083ndf = )路徑群組數為 3組，各種傳送波束形成技巧在效 

      能上的比較。 

 

 在時變通道下路徑群組較多(路徑群組數為 6組)的情況下，各種傳送波束形 

成技巧在效能上的比較: 

 

    現在增加群組路徑數為 6 組，並且分別針對 0.021ndf = 和 0.083ndf = 的情況 

做模擬分析，所得到的結果分別為圖 7.8 和圖 7.9。 

    因路徑群組數的增加通道會更加凌亂，造成以波束形成技術的多天線系統在

效能上明顯地降低。除了上述路徑群組數對整體系統的影響外，因回授延遲所造 

成的資訊過時效應和前面模擬的結果大致相同。 

    從前面的探討中可以發現一個有趣的現象，本質上空間特徵結構其實類似統

計型通道(statistic channel)模型，因為類似由時間上平均所獲得的結果，所

以對於時變通道有較佳的抗性。然而 CSI 是屬於瞬時通道，除了空間上的效應 

外還包含了時間因子，所以對於時變通道的抗性較差。 
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圖 7.8 時變通道下( 0.021ndf = )路徑群組數為 6組，各種傳送波束形成技巧在效 

      能上的比較。 
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圖 7.9 時變通道下( 0.083ndf = )路徑群組數為 6組，各種傳送波束形成技巧在效 

      能上的比較。 

 

    值得注意一點的是，在時變通道下由 Spatial Eigenstructure-1 和 Spatial 
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Eigenstructure-2 所使用的傳送權重向量，其效能表現在一段延遲時間之後幾

乎完全相同，這意味著 ( ) 2
aveE l constant⎡ ⎤ =

⎣ ⎦
b ( )0,1, , 1l L= −L ，與 6.2.2 節中 

所論述的結果相同。 

 

7.3 所提出的空間特徵結構對傳送權重向量編碼設計的影 

    響 

     

    使用 6.3 節中所提到的三種傳送權重向量編碼方式，分別針對不同的傳送天

線數和路徑群組數做模擬分析。在建立編碼簿時，每次隨機樣本數為 20000 筆，

GLA 的遞迴次數設定為 20 次。重複上述的過程建立 200 筆編碼簿，並從中挑選

有最佳效能表現者做為最後最佳化的編碼簿。而在實際通道模擬時，做為效能評 

比的隨機樣本數設定為 10000 筆。 
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圖 7.10 傳送端天線陣列採用 4根傳送天線，路徑群組數為 4的情況下，對於不 

       同權重向量編碼方式所產生的影響。  



 126

 

1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
2

2.5

3

3.5

4

4.5

5

Bit Number

N
or

m
al

iz
ed

 R
ec

ei
ve

d 
P

ow
er

Method-1
Method-2
Method-3

 

圖 7.11 傳送端天線陣列採用 8根傳送天線，路徑群組數為 4的情況下，對於不 

       同權重向量編碼方式所產生的影響。  
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圖 7.12 傳送端天線陣列採用 4根傳送天線，路徑群組數為 6的情況下，對於不 

       同權重向量編碼方式所產生的影響。  
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圖 7.13 傳送端天線陣列採用 8根傳送天線，路徑群組數為 6的情況下，對於不 

       同權重向量編碼方式所產生的影響。  

 

    從圖 7.10 到圖 7.13 的模擬分析中，在低量化位元的的情況下，演算法(一)

會比其他方法表現出較好的效能，這來自於對路徑群組振幅增益向量 f 做量化可

以降低樣本空間的維度，然而演算法(一)最大的缺點在於路徑群組的等效傳送角 

度需要額外的回授量。 

    由於演算法(二)考量到半相關度通道中的空間特性，所以在權重向量的編碼

設計上它是更能貼近最佳化的設計。很顯然地，在無相關度瑞雷衰減通道模型中 

所採用的最佳權重向量編碼方式未必適用於半相關度通道。 

    當量化位元數增加至 4位元時，幾乎可以忽略因量化誤差所造成的影響。這

提供一個很重要的訊息，對於所有傳送波束形成技術而言，並不需要一個精準的 

權重向量解晰度，這代表回授量的需求可大幅度地被降低。  
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7.4 所提出多重用戶時間槽排程演算法的效能分析 

 

    本節將針對 6.4 節中所提到的多重用戶時間槽排程演算法做模擬分析，效能

分析的準則為成功排入的用戶數和成功排入使用者的時間槽數。假設系統提供

100 個時間槽單位，且需要服務的用戶數為 400 個使用者，下列將分別針對各種 

參數做模擬分析，其他基本固定的模擬參數如表 7.4 所示。 

 

表 7.4 多重用戶時間槽排程系統參數設定 

Number of antennas at BS 6 

Search interval θ∆  35 度 

Weight factor jd  2 

Weight factor b  1 

%tr  0.99 

Number of clusters 4 

Leakage threshold 4 

 

 達成所有用戶最低 iSINR 要求的條件下，多重用戶時間槽排程的效能表現： 

 

    假設所有用戶所收到的雜訊能量相同(SNR=10 at no interference)，並且 

限定最大傳送總功率( max 10p = )的條件下，則整個模擬的結果如圖 7.14 所示。 

    從圖中可以看出，當用戶要求的最低 iSINR 值提升至 8dB 後，能夠排入時間

槽的使用者數將會開始大幅度地降低，成功排定的時間槽數量也會隨之減少。也

就是說使用多重用戶傳送波束形成的技巧，最大的困難點在於因用戶間互相干擾 

的情況非常嚴重，幾乎不大可能使用戶端能夠得到高 SINR 的傳輸品質。 

    由於所提出的排程器是以傳送角度區間做為排程的依據，排程器並沒有足夠
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的角度區間排放所有的用戶，即便降低最低要求 iSINR 值還是會出現無法排定的 

用戶。 

 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

50

100

150

200

250

300

min SINR threshold (dB)

N
um

be
r

Number of Scheduled Time Slots

Number of Scheduled Users

 

圖 7.14 達成所有用戶最低 iSINR 要求的條件下，時間槽排程的效能表現。 

 

 在限制最低臨界干擾(leakage threshold) thresholdI 值的條件下，多重用戶時 

    間槽排程的效能表現： 

 

    假設所有用戶最低 iSINR 的限定值為 10dB，並且限定最大傳送總功率

( max 10p = )的條件下，調整最低臨界干擾 thresholdI 值的範圍可以得到圖 7.15 的模 

擬結果。 

    從圖 7.15 中可以看出，由(6.75)式所定義的最低臨界干擾值會對整個排程

器的效能產生很大的影響性，當沒有設定最低臨界干擾的情況下( =0thresholdI )排

程器幾乎無法正常運作。很顯然地如果只使用傳送角度區間做為排程的依據，用

戶間因旁波瓣能量的交互干擾現象，使得 SINR 值將會大幅降低，相對地減少能

夠成功排定的用戶和時間槽數。然而無限制地提升最低臨界干擾值，雖然可以確
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保每個時間槽能夠成功地被排定，然而卻限定了單一時間槽內可以容納的用戶數 

量。 

 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

50

100

150

200

250

Leakage Threshold Value

N
um

be
r

Number of Scheduled Time Slots
Number of Scheduled Users

 

圖 7.15 在限制最低臨界干擾 thresholdI 值的條件下，時間槽排程的效能表現。 

 

 在限制最大傳送總功率 maxp 的條件下，多重用戶時間槽排程的效能表現： 

 

    假設所有用戶所要求的最低 iSINR 設為 10dB，調整最大傳送總功率 maxp 的限 

定值，則模擬的結果如圖 7.16 所示。 

    增加傳送功率雖然可以提升成功排定的用戶和時間槽數量，然而超出某個臨

界值時所獲得的效能會趨於平緩。這是由於藉由傳送功率提升某個用戶的 SINR

值時，將會對其他位於相同時間槽的用戶增加額外的干擾能量，所以對採用 SDMA

的系統而言，藉由提升功率的方式並不是較好的策略。另一個更嚴重的問題來自

於鄰近的基地台也可能正使用相同的頻帶傳送信號，假如沒有做適當地功率控

制，那麼這將會對鄰近基地台的用戶產生共源干擾(Cochannel Interference， 

CCI)的效應。 
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圖 7.16 在限制最大傳送總功率 maxp 的條件下，時間槽排程的效能表現。 

 

    使用 SDMA 技術其最大的瓶頸來自於通道路徑的傳送角度是散佈在很廣的角

度範圍內，所以不大可能用有限的傳送天線去消除干擾現象的發生，所以先建構 

一個在時間和空間上的排程器可以預先防止多用戶間干擾的情況。 

 

7.5 所提出快速傅立葉轉換型接收端波束形成器的效能和    

    複雜度分析 

 

    本節將針對所提出的低複雜度前置-快速傅立葉轉換型和混合式-快速傅立

葉轉換型波束形成器在時變和非時變通道的情況下做分析模擬，並且在通道中加

入共源干擾信號的效應。對於 6.5.2 節中所提到的路徑延遲時間對子載波內插 

法的影響，在模擬中也可發現其所造成的相關效應。 

    整個模擬的過程為用戶接收端先利用探測信號估測出空間特徵結構通道矩

陣 ( )lH ，再使用 ( ) ( )
1 2

0

max
arg

L
T

t ave l t
lt

h l θ
−

=

= ∑w a w
w

找出最佳化傳送權重向量並且
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將此權重向量資訊回傳給基地台，回授延遲和處理延遲時間為 10 個符元時間。

接著基地台利用此回授的最佳化傳送權重向量在連續 50 個符元時間內傳送信號

給用戶端，並且紀錄平均的位元錯誤率(bit error rate，BER)。假設在無干擾

源的情況下，系統的 SNR 值固定為 10dB，其餘模擬參數如表 7.1、7.2 和 7.3 所 

示。 

    切換波束式 Pre-FFT 型波束形成器使用六組事先建立好的權重向量，採用

DFT-Based 通道估測演算法做為等化器的設計。Post-FFT 型波束形成器所採用的

適應性演算法為遞迴最小平方(RLS)演算法，利用 pilot 子載波上的已知信號做 

為演算法所需的參考信號，並且採用線性內插法降低硬體複雜度。 

 

7.5.1 所提出接收端波束形成器的效能分析 

 

    本節主要針對兩個主要的變數做探討，第一個主要的變數為通道的時變特

性，以正規化都卜勒頻率為量測單位( 0,0.01,0.02ndf = )；另一個變數為路徑群

組最大延遲邊界，以符元時間為量測單位(time duration＝
1 1 1, ,

16 8 4
symbol  

time)。相關變數值和所對應的模擬結果如圖 7.17~7.25。 

    從模擬的結果可以看出，所提出低複雜度 Pre-FFT 和切換波束式 Pre-FFT

型波束形成器就效能上而言其表現相當。在 SINR 值較高的情況下，和 SISO、MISO

天線系統比較之下其位元錯誤率明顯地降低，這是來自於兩者都是利用形成方向

性的波束去接收較大的信號能量。然而在低 SINR 值的情況下，如同 6.5 節中所

探討的結果，因路徑群組下子路徑間在接收端呈現高角度擴展，這造成路徑抵達

到接收端時已經失去很好的接收角度特性，所以信號和干擾源各子路徑的接收角

度已經混雜而難以分辨，這造成以角度為設計基礎的波束形成器並沒有辦法能夠 

有效去抑制接收到的干擾信號。 
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圖 7.17 正規化都卜勒頻率為 0ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1

16
符元時間時， 

        各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.18 正規化都卜勒頻率為 0.01ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1

16
符元時間 

        時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.19 正規化都卜勒頻率為 0.02ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1

16
符元時間 

        時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.20 正規化都卜勒頻率為 0ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
8
符元時間時， 

       各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.21 正規化都卜勒頻率為 0.01ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
8
符元時間 

        時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.22 正規化都卜勒頻率為 0.02ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
8
符元時間 

       時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.23 正規化都卜勒頻率為 0ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
4
符元時間時， 

       各種接收端波束形成技術的模擬結果。 
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圖 7.24 正規化都卜勒頻率為 0.01ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
4
符元時間 

        時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 

 



 137

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

10-1

100

SIR (dB)

B
E

R

SISO
MISO
Pre-FFT(switch)
Post-FFT(RLS)
Pre-FFT(proposed)
Hybrid-FFT(proposed)

 

圖 7.25 正規化都卜勒頻率為 0.02ndf = ，路徑群組最大延遲邊界為
1
4
符元時間 

        時，各種接收端波束形成技術的模擬結果。 

 

    當通道由非時變轉換至時變時，兩者在效能的表現上並不會有太大的變化，

這是因為所使用的等化器在每個符元時間就會做一次通道估測的動作，所以對時

變通道有最佳的處理能力。由於所提出的低複雜度 Pre-FFT 和切換波束式

Pre-FFT 型波束形成器兩者的子載波都是使用相同的接收權重向量，所以只要最

大路徑延遲不超過 CP 的長度，所使用的等化器都能正常的運作，所以基本上路 

徑群組最大延遲邊界並不會造成任何的影響性。 

    當通道為非時變且有很小路徑群組最大延遲邊界時，RLS 演算法加上線性內

插的 Post-FFT 型波束形成器不論在任何 SINR 值底下都表現出最好的效能，這是

來自於它能夠針對每個子載波上不同的信號雜訊空間做干擾消除的動作。然而當

通道由非時變轉換至時變性時，整體效能就會開始下降，主要的原因在於 RLS

演算法是利用適應性的方式使接收權重向量收斂到穩定的數值上，所以基本上並

不適用於時變的通道上。當每個子載波最佳接收權重向量隨著時間變動時，RLS 

演算法便一直處於無法收歛的狀態。 
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    然而影響 RLS 加線性內插的 Post-FFT 型波束形成器另一個重要的因子為路

徑群組最大延遲邊界所造成的效應，從模擬的結果可以看出，當路徑群組最大延

遲邊界為1 4符元時間時，整個系統會出現無法正常運作的情況。從 6.5.2 節的

(6.112)式中可以發現，當路徑群組延遲時間增加時 l會有相當大的值，此時相鄰

子載波的權重向量間並沒有線性函數的特性，子載波權重向量間的線性內插法將

會完全失效。所以在出現通道為時變性或路徑群組延遲時間增加時，RLS 加線性 

內插的 Post-FFT 型波束形成器的效能表現會呈現大幅度的降低。 

    對於所提出的混合式-快速傅立葉轉換型波束形成器，由於其演算法的基本

原理是利用分離訊號和干擾子空間的概念，所以在低 SIR 值的情況下，能夠有效

地抑制干擾。在高 SIR 值的情況下，干擾信號開始降低後雜訊的效應就會逐漸浮

現，由於雜訊成份會分佈在各基底向量上，這造成不可能靠分離信號和雜訊來提

升效能，此時類似切換波束式 Pre-FFT 型波束形成器，是靠提高接收信號能量成

份的方式維持效能，並藉由等化器去消除雜訊的效應。所以基本上整個系統在任 

何 SIR 值下，其效能會維持在很穩定的狀態。 

    然而事實上每個子載波的特徵空間仍然會有一定的差異性存在，使用相同的

接收權重向量並無法完全消除干擾信號的能量。所以與 RLS 演算法加線性內插的

Post-FFT 型波束形成器相比，在效能上會有一段的差距。然而使用相同的權重 

向量能夠省去內插法的使用，可以避免因路徑群組最大延遲邊界所造成的效應。  

    由於所提出的混合式-快速傅立葉轉換型波束形成器是利用 RLS 演算法找出

最佳接收權重向量，自然繼承了 RLS 演算法的缺點，也就是時變性通道所造成的

效能降低。由圖中可以看出當正規化都卜勒頻率為 0.02ndf = 時，在高 SIR 值的

情況下其效能與 MISO 系統的表現相同，這意味著所估測出的權重向量已經完全 

沒有抑制干擾的能力，而呈現類似隨機向量的分佈特性。 

    從上述的各種分析結果可以看出，在時間和空間的交互作用下整個空間通道 

會呈現多樣性的變化，這使得接收端波束形成器表現出不同的效能。 
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7.5.2 所提出接收端波束形成器的運算複雜度分析 

 

    對於行動台(MS)接收端波束形成器的設計，除了效能的考量外另外一個重要

的參數為演算法的運算量，這涉及到實際硬體的複雜度。本節將針對切換波束式

Pre-FFT 型、RLS 演算法加上線性內插 Post-FFT 型波束形成器和所提出的低複雜 

度 Pre-FFT 型和 Hybrid-FFT 型波束形成器做運算複雜度的比較分析。 

    假設系統採用N 點快速傅立葉轉換，pilot 子載波的間隔距離為M ，接收

端天線數目為 rM 。切換波束式 Pre-FFT 型使用K組切換波束，且每個符元持續

時間內的觀察區間設為P點；所提出低複雜度 Pre-FFT 型的觀測誤差子載波數為

Q；Post-FFT 型和所提出 Hybrid-FFT 型在子載波上所執行的 RLS 演算法，每次

權重向量更新所需的複數乘法運算量為 22 4r rM M+ [10]；DFT-Based 通道估測的

複數乘法運算量約為 2log
2
N N N+ 。假設通訊環境位於時變通道下，接收端必須

在每個符元時間內執行權重向量的更新。表 7.5 為接收端波束形成器在硬體實現 

上所需的複數乘法量。 

表 7.5 各式接收端波束形成器的複數乘法量 

 
Weight Vector 

Update Operation 

FFT 

Block 
Interpolator Equalizer 

Pre-FFT 

(Switched 

Beam) 

( )rK P M× ×  2log
2
N N  No 2log

2
N N N+

Pre-FFT 

(Proposed Low 

Complexity) 

Q  2log
2
N N  No 2log

2
N N N+

Post-FFT 

(RLS＋Linear 

Interpolation) 

2(2 4 )r r
N M M
M

× + 2( log )
2r
NM N× rN M×  No 

Hybrid 

(Proposed) 

2(2 7 )r r
N M M
M

× + 2( log )
2r
NM N× No 2log

2
N N N+
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    由於 Pre-FFT 型波束形成器是先在時域上執行干擾的消除，再將處理過後的

接收信號轉換至頻域上做通道等化的動作，所以只需要執行一次快速傅立葉轉

換。然而 Post-FFT 型和所提出的 Hybrid-FFT 型波束形成器卻會隨著接收天線數

量的增加，所需執行的快速傅立葉轉換次數將呈現線性成長。由此可以看出，在

考量低複雜度和低功率的條件下，Pre-FFT 型波束形成器是相當不錯的設計方

式，然而其缺點是犧牲了在效能上的表現。當Q小於 ( )rK P M× × 時，所提出的

低複雜度 Pre-FFT 型具有最低的複數乘法運算量，且從 7.5.1 節的模擬中可以發

現其效能與切換波束式 Pre-FFT 型相當。除此之外，當接收端天線數目增加時， 

所提出低複雜度 Pre-FFT 型的權重向量更新運算量並不會因此而增加。 

    所提出的 Hybrid-FFT 型波束形成器由於需要額外執行 DFT-Based 通道估測

運算，所以其整體複雜度比 RLS 加線性內插的 Post-FFT 型波束形成器多出了一

次快速傅立葉轉換 2( log )
2
N N 的運算量。然而其優勢為避免掉內插法的使用，因

此不會遭受路徑群組最大延遲邊界所造成的效應，且基本上整個系統在任何 SIR 

值下，其效能會維持在很穩定的狀態。 
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第八章 結論與未來工作展望 

     

    雖然能夠從傳統上所使用的瞬時(instant)或統計(statistic)型的通道模

型找出傳送和接收波束形成權重向量，然而如此的通道模型並無法提供有意義的

通道資訊。本研究將正交分頻多工的概念導入半相關度通道模型中，提出一種新

的空間特徵結構通道模型，將通道在時間和空間上的因子分離成數個路徑群組的

等效路徑增益、等效傳送角度、組合簽名向量和路徑延遲時間。如此的資訊量不

只能夠用於找出位於傳送和接收端的波束形成權重向量，更能藉此說明波束形成

技術和空間通道之間的關聯性，進而能夠針對不同的通道特性找出相對應的最佳 

策略和演算法。 

    從前面章節的理論推導和模擬分析中，證明了所提出的空間特徵結構通道模

型確實能夠合理解釋通道對於各種波束形成演算法在效能表現上所造成的影

響。當然本篇論文也提出了一套有效的演算法去估測出如此的空間特徵結構通道 

矩陣，從模擬分析中也證實了所提出的估測方法相當準確。 

    從通道的空間特徵結構可以得到一些重要的結論。對於當通道為非時變性

時，將空間特徵結構通道矩陣轉換成通道狀態資訊(CSI)矩陣，使用最大比例傳

輸最大比例接收(MRT，MRC)聯合估測傳送和接收權重向量的方式，可以使整個系

統得到最佳的系統容量。然而在半相關度的時變通道環境下，使用空間特徵結構 

分別針對傳送和接收端獨立設計出最佳的波束形成器反而是最有效的策略。 

   基本上就通道的空間特性而言，當傳輸路徑具有很好的方向性時，以路徑角

度為設計基礎的波束形成器會有較佳的效能；當傳輸路徑呈現高度的角度擴展特

性時，利用信號雜訊的特徵結構反而是較好的設計策略。然而就通道的時間特性

而言，當通道為非時變性時，利用瞬時通道的資訊能夠得到最佳化的波束形成權

重向量；而當通道為時變性時，使用統計性質的通道矩陣所估測出的權重向量會 

有較好的效能表現。 
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    本篇論文在波束形成權重向量設計上，主要研究的重點放在全域(global)

的權重向量設計上，也就是在所有子載波上使用相同的波束形成權重向量，然而

如此的設計方式往往無法達到最佳的系統效能。未來研究工作將探討加入子載波

群組化的權重向量設計，也就是相鄰的數個子載波使用相同的傳送和接收權重向

量，然而有兩項技術面的問題待克服，第一個問題為如何在時變通道的環境下維

持一定的效能，第二個需要解決的問題是如何有效處理這些相鄰數個子載波的通 

道等化。 

    從對半相關度通道模型的探討和模擬分析中可以發現，對於位於行動台(MS)

的接收端波束形成器，較佳的設計策略是利用訊號雜訊的特徵結構。然而在快速

衰減(fast fading)通道環境下，如何找出最佳的接收權重向量是相當困難的， 

一個針對如此通訊環境而產生的全新演算法是值得做為未來的研究主題。 

    對於多重用戶傳送波束形成技術，本篇論文也提出一個全新的方式，利用所

提出的通道空間特徵結構設計多重用戶時間槽排程演算法，從模擬的結果中可以

發現確實能夠有效提升整體系統容量。然而在如何設計一個更有效率的排程器方

面，仍然有待未來去研究和探討。最後，希望能將所提出之新式MIMO-OFDM波束 

形成技術實際應用於802.16e、802.11n以及第四代行動通訊系統上。 
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