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UFMC‑MIMO波束成形传输方案设计
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摘 要：为了适应未来无线通信系统中的设备多样性、高速率、低时延和低功率消耗的需要，新型波形

研 究 成 为 第 5代 无 线 通 信 系 统 的 关 键 技 术 之 一 。 通 用 滤 波 多 载 波（Universal‑filtered multicarrier，
UFMC）是一种广泛研究的 5G侯选波形。然而现有的UFMC研究只涉及UFMC‑SISO的场景，UFMC‑
MIMO的可行性和性能分析仍然空缺，而 MIMO波束成形必然是 5G通信系统的重要场景，因此对

UFMC‑MIMO进行评估和研究具有重要价值。本文提出了一个UFMC‑MIMO系统可行方案，包括发

射机、接收机和波束成形实现算法。通过数学推导证明该方案能正确恢复发送端数据并通过仿真验证

其性能。仿真结果表明，不论在加性高斯白噪声（Additive white Gaussian noise，AWGN）信道还是在多

径信道下，UFMC‑MIMO都具有比 OFDM‑MIMO更优越的性能，尤其在抗频偏鲁棒性上表现出很大

的优越性，进而验证了UFMC‑MIMO传输方案具备应用 5G通信的能力。
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Beamforming Transmission Scheme Design for UFMC‑MIMO
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Abstract：In order to adapt to demands in future wireless communication system including equipment
diversity，high data rate，low latency and low power consumption，new waveform has become one of the
keytechnologies studied in 5G wireless communication system. Universal filtered multicarrier (UFMC) is a
widely researched 5G candidate waveform. However, the existing research only involves with
UFMC‑SISO scenario, and feasibility and performance of UFMC‑MIMO remain vacant. Considering
MIMO is a necessary scenario in 5G, it has great significance to study UFMC‑MIMO. A feasible
UFMC‑MIMO system scheme including the transmitter, the receiver and the precoding realizing algorithm
is proposed. It is proved that this UFMC‑MIMO scheme can recover transmitted data correctly by
mathematical derivation and its performance is verified by simulation. Simulation results show that
UFMC‑MIMO outperforms OFDM‑MIMO no matter in AWGN channel or multipath channel, and it has
great advantage over robustness to relative carrier frequency offset, which validates that UFMC‑MIMO
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transmission scheme has the capacity to be utilized in 5G wireless communication system.
Key words: new waveform; universal filtered multicarrier (UFMC); relative carrier frequency offset
(rCFO); UFMC‑MIMO; beamforming

引 言

移动通信已经深刻地改变了人们的生活，但人们对更高性能移动通信的追求从未停止。为了应对

未来爆炸性的移动数据流量增长、海量的设备连接、不断涌现的各类新业务和应用场景，第 5代移动通

信（5G）系统将应运而生。当探讨 5G通信时，首先应该研究 5G中可能出现的新型通信业务和未来 5G
的服务架构。目前可以预见的是物联网（Internet of things, IoT）和机器通信（Machine type communica‑
tion，MTC）会在 5G通信业务中占有重要地位 [1]。物联网扩展了移动通信的服务范围，从人与人通信延

伸到物与物、人与物智能互联，使移动通信技术渗透至更加广阔的行业和领域。

5G通信的新需求对物理层架构尤其是空口技术提出了新的要求。首先是对放松对时间同步的要

求 [2]。考虑到MTC通信是大量的零星的短数据包通信，所有的MTC通信业务执行长期演进（Long
term evolution，LTE）,标准中规定的严格同步流程会带来巨大的信息开销。同时，MTC通信的终端大

部分是传感器这种简单廉价的设备，而严格同步流程会带来巨大的能量消耗，并且增加设备的复杂度

和成本，对MTC并不适用。因此在MTC通信中将更多地采用开环的时间同步机制，可能会产生符号

定时偏差（Symbol timing offset, STO）。因此 5G空口技术应该放松对时间同步的要求，不宜采用对同

步要求高的传输方案。其次，5G空口技术应该放松对频率同步的要求。因为MTC通信的终端大多是

造价低廉的低端设备，由于振荡器的原因不能实现精准的频率同步，可能导致载波频率偏差（Carrier
frequency offset, CFO）[3]。并且考虑到设备复杂度，最好的情况下也只能进行简单的频偏估计和补偿，

仍然会残余 CFO。此外考虑到MTC通信是大量的零星的短数据包通信，为所有传输数据执行频偏估

计和补偿代价太大难以接受。考虑实现可行性，5G通信系统中可能有大量的 CFO存在，5G空口技术

必须采用对频率偏移鲁棒性强的传输方案。

5G中放松的时间和频率同步机制不能和循环前缀（Cyclic prefix,CP）‑OFDM很好的结合。因为

OFDM符号的时域波形是方波，在频域是 sinc函数，旁瓣较高，只有在严格的时间同步和频率同步的情

况下，其他子载波的零点落在当前子载波的峰值上，从而实现多载波的正交无干扰复用。一旦系统中

的时间同步或者频率同步有很小偏差，正交性被破坏，就会产生很高的载波间干扰（Inter carrier interfer‑
ence, ICI）。

为了克服这些问题，第五代移动通信系统的研究人员正致力于研究适应于第五代移动通信环境的

新型传输方案 [4‑5]，主要包括滤波器组多载波（Filter bank multicarrier, FBMC）[6‑7]，广义频分复用（Gener‑
al frequency division multiplexing, GFDM）[8‑9] 和 通 用 滤 波 多 载 波（Universal‑filtered multicarrier,
UFMC）[10‑11]。FBMC对每一个子载波滤波抑制旁瓣从而实现显著的 ICI降低，然而 FBMC对每一个子

载波滤波导致通信延时过大，此外需要和OQAM结合，导致了和现有技术的不兼容性。GFDM利用圆

周卷积滤波器来减少延时，实现了很好的性能，但是收发机的复杂度较高。文献 [10]首次提出UFMC，
把整个频带分成若干个子带然后分子带进行滤波。UFMC和 FBMC相比时延低与现有技术兼容性好，

和 GFDM相比收发机复杂度低，使得 UFMC成为 5G新波形中有力的候选者之一。文献 [10]证明了在

上行多点协作系统中，不论在基站和用户精确同步还是有频率偏差时，UFMC都比 CP‑OFDM性能优

越。除此之外，UFMC对抗 STO有很强的鲁棒性，文献 [11]通过仿真证明了在 STO存在的情况下，

UFMC和自动时间提前技术（Autonomous timing advance, ATA）结合的性能优于传统 CP‑OFDM。
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然而，现有的UFMC研究只涉及UFMC‑SISO的场景，UFMC‑MIMO的可行性和性能分析仍然空

缺。而MIMO波束成形是 5G通信系统的重要场景，因此对UFMC‑MIMO进行评估和研究具有重要价

值。首先，考虑到 UFMC‑MIMO和 OFDM‑MIMO相比发射端引入了子带滤波器，接收端采用 2N点

FFT处理，是否波束成形仍然可行，UFMC‑MIMO收发机的具体结构该如何设计以及发送端/接收端

的预编码/解预编码矩阵该如何选择。其次，现有文献对 UFMC的研究大多停留在 AWGN信道假设

下，考虑到AWGN信道下的波束成形没有实际意义，研究MIMO场景应该是更接近实际应用的频率选

择性信道，任意发射天线到任意接收天线的信道冲激响应（Channel impulse response, CIR）是多径信

道。考虑到 UFMC波形没有 CP，在多径信道下，UFMC‑MIMO是否仍然比 OFDM‑MIMO有优越性。

本文提出了一个具体可行的UFMC‑MIMO系统架构，包括发射机结构、接收机结构和波束成形实现算

法，并通过数学推导证明其正确性以及通过仿真证明其相对 OFDM‑MIMO的优越性。通过数值仿真

的方法证明多径信道对UFMC系统造成的符号间干扰（Inter symbol interference, ISI）和信号能量相比

非常小，并且通过仿真证明无论在AWGN信道还是多径信道下，UFMC‑MIMO都比OFDM‑MIMO性

能优越，尤其是对抗 CFO的鲁棒性方面性能非常优越。

1 系统模型

考虑多输入多输出点到点 UFMC通信系统，其中发送端有一个基带预编码模块以及 N t 个独立的

发射链路，每个发射链路包括一个 UFMC发射模块、一个数模转换模块以及一根射频发射天线；接收

端有 N r个独立的接收链路、一个基带解预编码模块以及一个均衡模块，每个接收链路包括一根射频接

收天线、一个模数转换模块以及一个UFMC接收模块。图 1给出了UFMC‑MIMO通信系统架构，系统

传输的数据流数为N ss。

发射端将N ss路数据流 S s=[ S s ( 0 ),S s ( 1 ),⋯,S s ( N- 1 ) ]( s= 1,2,…,N ss )并行输入基带预编码模

块，经过预编码输出 N t路信号流 X t=[ X t ( 0 ),X t ( 1 ),⋯,X t ( N- 1 ) ]( t= 1,2,…,N t )，其中 N为系统

FFT点数。考虑信道的频率选择性，每个子载波上的信道矩阵不同，预编码在每一个子载波上独立进

行。令基带预编码矩阵为V=[V ( 0 ),⋯,V ( N- 1 ) ]，V ( k ) ∈ CN t × N ss表示第 k个子载波上的基带预编

码矩阵，定义基带发送数据矩阵为

图 1 UFMC‑MIMO系统架构

Fig.1 Architecture of UFMC‑MIMO system
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式中：S (k) =[ S1 ( k ),S2 ( k ),…,Ss ( k ),…,SN SS ( k ) ]T表示子载波 k上要发送的数据向量。则基带预编码

后的信号可以表示为

X= VS (2)
X的每一行 X t( t= 1,2,…,N t )分别经过所在发射链路的 UFMC发射模块处理得到时域信号

y t ∈ C1 × ( )N+ L- 1 ，最后经过 N t根射频天线发送，其中 L是 UFMC子带滤波器的长度。系统信道是一个

MIMO频率选择性信道，发射天线 t到接收天线 r的 CIR记作 hrt=[ hrt ( 0 ),hrt ( 1 ),…,hrt ( p- 1 ) ]，其中 p

为所有 CIR的最大长度。

接收链路 r ( r= 1,2,…,N r )收到时域信号 Z r ∈ C1 × ( )N+ L- 1 ，分别经过所在接收链路的UFMC接收

模块处理输出频域信号 Z r=[ Z r ( 0 ),Z r ( 1 ),…,Z r ( N- 1 ) ]，并行输入基带解预编码模块。定义接收信

号矩阵为
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式中：Z ( k ) =[ Z 1 ( k ),Z 2 ( k ),…,Z r ( k ),…,ZN r ( k ) ]T表示子载波 k上的接收数据向量。

考虑信道的频率选择性，每个频点的信道矩阵不同，解预编码在每一个子载波上独立进行。令基

带解预编码矩阵 U=[U ( 0 ),⋯,U ( N- 1 ) ]，U ( k ) ∈ CN ss × N r 表示第 k个子载波上的基带解预编码矩

阵，则基带解预编码后的信号可表示为

Q= UZ (4)
在上述波束成形算法的基础上，接收端可以实现单频点均衡，恢复发送数据。将 Q按列划分得到

Q=[Q ( 0 ),Q ( 1 ),…,Q ( N- 1 ) ]，其中 Q ( k ) ∈ CN ss × 1表示第 k个子载波上基带解预编码后信号向量。

本文采用 ZF均衡，子载波 k上的 ZF均衡矩阵可表示为

W ZF ( k )= ( H equal
H ( k )H equal ( k ) )-1H equal

H ( k ) (5)
则第 k个子载波上 ZF均衡后的数据向量可以表示为

S re ( k )=W ZF ( k )Q ( k )                      k= 0,1,…,N- 1 (6)
式中：H equal ( k )表示子载波 k上将波束成形和UFMC滤波系数包含在内的等效信道，S re ( k )表示对发送

数据 S ( k )的恢复。定义接收端恢复数据矩阵 S re =[ S re ( 0 ),S re ( 1 ),…,S re ( k ),…,S re ( N- 1 ) ]，将其按

行划分得到 S re =[ S re,1 T,S re,2 T,…,S re,s T,…,S re,N ss T ]T，均衡模块分别输出 S re,s ∈ C1 × N ( s= 1,2,…,N ss )
作为 S s ∈ C1 × N的恢复，系统通过波束成型实现N ss路数据流的有效传输。

2 UFMC发射模块

在发射端，所有发射链路上的UFMC发射模块相同，以第 t个发射链路上的UFMC发射模块为例,
其结构如图 2所示。
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UFMC发射模块将 X t分为 B个子

带，记作 X t=[ a1t,a2t,…,a it,…,aBt ]，其

中 a it ∈ C1 × ni 表示子带 i上的数据，ni
是子带 i包含的子载波个数。分子带

进行 IFFT和子带滤波操作，第 i个子

带操作如下 [9]：将 a it 保留在原来的位

置，其余位置补零至 N点，得到 X i
t =

[ 0,0,…,a it,…,0 ]，然 后 对 X i
t 进 行 N

点 IFFT 得到 x it，并经过子带滤波器

f i=[ f i ( 0 ),f i ( 1 ),…,f i ( L- 1 ) ]。将所有子带滤波的信号相加得到该UFMC发射模块的输出信号 y t，

可表示为 [12]

y t ( n )= ∑
i= 1

B

xit ( n )*f i ( n )      n= 0,1,2,…,N+ L- 2 (7)

式中：*表示线性卷积，L为子带滤波器的长度，由于线性卷积 y t长度为N+ L- 1。假设所有发射链路

的UFMC发射模块子带的个数 B相同且子带滤波器组 f 1,f 2,,…,f i,,…,f B相同，在后面的数学证明中

将看到这是UFMC‑MIMO波束成形实现的必要条件。

3 MIMO频率选择性信道

系统信道是MIMO频率选择性信道，每根发射天线到每根接收天线之间对应一条多径传输路径，

将 发 射 天 线 t 到 接 收 天 线 r 的 CIR 记 作 hrt=[ hrt ( 0 ),hrt ( 1 ),…,hrt ( p- 1 ) ]( r= 0,1,…,N r,t=
0,1,…,N t )，其中 p是所有 CIR的最大长度。以其中任意一条路径为例，UFMC符号经过多径信道的过

程如图 3所示，可以看作 UFMC符号和 CIR的卷积，原来长度为 N+ L- 1的 UFMC符号经过多径信

道后产生长度为 p- 1的拖尾。由于UFMC系统没有 CP，信道拖尾将对当前信号造成干扰，具体可以

归纳为以下两项：当前UFMC符号拖尾的截断，这相当于部分信号能量的损失，会破坏子载波间的严格

正交性，带来 ICI；上一个UFMC符号的拖尾叠加到当前符号的头部，带来符号间干扰 ISI。
将发射天线 t发送的时序上第m个UFMC符号记为 yt,m，则接收天线 r收到的第m个UFMC符号可

以表示为所有发射天线发送符号经过对应 CIR传输到天线 r的信号和 [13]，即

图 2 UFMC发射模块结构

Fig.2 Architecture of UFMC transmitter module

图 3 UFMC符号经过多径信道

Fig.3 UFMC symbol passing multipath channel
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zr,m ( n )= ∑
t= 1

N t

[ w c ( n ) ( h rt ( n )*yt,m ( n ) )+  circshift (w ch ( n ) ( hrt ( n )*yt,m- 1 ( n ) ), -( N+ L- 1 ) ) ]+  

                                                          n ( n )                                                                    n= 0,1,2,…,N+ L- 2 (8)
式中：circshift ( a,b )表示将信号 a循环左移 b位；n ( n )为白高斯噪声；w c ( n )为信道截断窗，用来表示对

当前符号信道拖尾的截断；w ch ( n )是信道拖尾窗，用来表示上一个符号信道拖尾在当前符号的叠加。

两个窗函数具体可表示为

w c ( n )=
ì
í
î

1                            0 ≤ n ≤   N+ L- 2   
0                           N+ L- 1 ≤ n ≤ N+ L+ p- 2

(9)

w ch ( n )=
ì
í
î

0                          0 ≤ n ≤   N+ L- 2   
1                           N+ L- 1 ≤ n ≤ N+ L+ p- 2

(10)

将式(7)代入式(8)，可得到

zr,m ( n ) = ∑
t= 1

N t

w c ( n ) ( hrt ( n )*∑
i= 1

B

xit,m ( n ) *f i ( n ) )+   

                              ∑
t= 1

N t

circshift (w ch ( n ) ( hrt ( n ) ∗∑
i= 1

B

xit,m- 1 ( n ) *f i ( n ) ), -( N+ L- 1 ) ) + n ( n )                                      

                                n= 0,1,2,…,N + L- 2

(11)

4 UFMC接收模块

在接收端，所有接收链路上的 UFMC接收模块相

同，以第 r个接收链路上的 UFMC接收模块为例详细

介绍其结构。如图 4所示，z r是一个长度为 N+ L- 1
的时域信号，因此不能对其进行 N点 FFT处理。现采

用现有文献中比较经典的UFMC接收方法，即对 z r尾

部补零至 2N点，进行 2N点 FFT得到
~
Z r，然后对

~
Z r取

偶数子载波数据组成 Z r 作为该 UFMC接收模块的

输出。

接收端对 z r补零进行 2N点 FFT得到
~
Z r，对式 (11)

左右同时进行 2N点 FFT，可得

~Zr ( k ) = ∑
t= 1

N t ~Hrt ( k )
~X
I ( )k
t ( k ) ~FI ( )k ( k ) + ∑

t= 1

N t

( I ISI,rt ( k ) - I ICI,rt ( k ) )+
~N ( k )=

∑
t= 1

N t ~Hrt ( k )
~X
I ( )k
t ( k ) ~FI ( )k ( k ) + ∑

t= 1

N t

I rt ( k )+
~N ( k )                                 k= 0,1,2,…,2N- 1

(12)

式中：
~
H rt是 hrt的 2N点 FFT；

~
X
I ( )k
t 是 x I ( )k

t 的 2N点 FFT；
~
F I ( )k 是 f I ( )k 的 2N点 FFT；

~
N是 n的 2N点 FFT ；

I ( k )是子载波 k所在的子带序号；I ISI,rt ( k )是上一个 UFMC符号的拖尾带给当前符号的符号间干扰；

I ICI,rt ( k )是当前 UFMC符号拖尾的截断破坏子载波间的严格正交性带来的载波间干扰和信号能量损

失，具体可表示为

I ISI,rt ( k )= ejπ ( )N+ L- 1 /N 1
2N ∑l= 0

2N- 1

W ch ( k- l )H rt ( l ) ∑
i= 1

B ~X
i

t,m- 1 ( l ) Fi ( l ) (13)

I ICI,rt ( k )=
1
2N ∑l= 0

2N- 1

W ch ( k- l )H rt ( l ) ∑
i= 1

B ~X
i

t,m ( l ) Fi ( l ) (14)

图 4 UFMC接收模块结构

Fig.4 Architecture of UFMC receiver module
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式中：W ch是信道拖尾窗w ch的 2N点 FFT；
~
X
i

t,m是 x it,m的 2N点 FFT；F i是 f i的 2N点 FFT。

至此得到信道多径给 UFMC‑MIMO系统带来的干扰的闭式表达，∑
t= 1

N t

I rt ( k )就是信道多径带给信

号的全部干扰。然而这一项从数学上很难分析其统计特征，在后面将通过数值仿真来评估其大小。仿

真证明，∑
t= 1

N t

I rt ( k )和信号能量相比非常小，一般差 30 dB以上，大多数情况下可以忽略。

~X
I ( k )
1 ( k ),

~X
I ( k )
2 ( k ),…,

~X
I ( k )
N t ( k )为 2N点频域信号，而要恢复的发送端信号 X 1 ( k ),X 2 ( k ),…,XN t ( k )

为N点频域信号，根据文献[14]，两者的关系为

~X
I ( k )
t ( k )=

ì

í

î

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï
ïïï
ï

X I ( k )
t ( )k2          k为偶数

∑
m ∈ Si

X I ( k )
t (m )

sin ( )π
2 ( 2m- k )

Nsin ( )π
2N ( 2m- k )

⋅ ej
π
2 (2m- k )(1 - 1

N
)       k为奇数  

(15)

X i
t ( k )=

ì
í
î

0                                  k ∉ Si
X t ( k )              k ∈ Si

                           t= 1,2,…,N t (16)

因此UFMC接收模块对
~
Z r取偶数频点数据作为输出，即分别输出

~Zr ( 0 ),
~Zr ( 2 ),…,

~Zr ( 2N- 2 )，将
式（15, 16）代入式(12)，可得

~Z r ( k )= ∑
t= 1

N t ~H rt ( k ) X t (
k
2 )

~F I ( k ) ( k )+ ∑
t= 1

N t

I rt ( k )+
~N r ( k )             k= 0,2,…,2N- 2 (17)

如果定义 Z r= [ ~Zr ( 0 ),~Zr ( 2 ),…,~Zr ( 2N- 2 ) ]是~
Z r的抽取向量，则

Z r ( k )= ∑
t= 1

N t ~H rt ( 2k ) X t ( k )
~F I ( k ) ( 2k )+ ∑

t= 1

N t

I rt ( 2k )+
~N r ( 2k )               k= 0,1,…,N- 1 (18)

5 MIMO波束成形实现

对于所有接收链路上的UFMC接收模块输出，有

Z 1 ( k ) = ∑
t= 1

N t ~H 1t ( 2k ) X t ( k )
~FI ( k ) ( 2k ) + ∑

t= 1

N t

I 1t ( 2k )+
~N 1 ( 2k )                                 

Z 2 ( k ) = ∑
t= 1

N t ~H 2t ( 2k ) X t ( k )
~FI ( k ) ( 2k ) + ∑

t= 1

N t

I 2t ( 2k )+
~N 2 ( 2k )                             

⋮

ZN r ( k ) = ∑
t= 1

N t ~HN r t ( 2k ) X t ( k )
~FI ( k ) ( 2k ) + ∑

t= 1

N t

I N r t ( 2k )+
~NN r ( 2k )                               

                                                                                                                                                                   k= 0,1,…,N- 1

(19)

如果把所有 UFMC接收模块输出的数据向量记为 Z ( k ) =[ Z 1 ( k ),Z 2 ( k ),…,ZN r ( k ) ]T，所有发射

链路经过预编码后的频域数据向量记为 X ( k ) =[ X 1 ( k ),X 2 ( k ),…,XN t ( k ) ]T，所有接收天线上的多径

干 扰 向 量 记 为 I ( k )=
é

ë
êê

ù

û
úú∑

t= 1

N t

I 1t ( 2k ),∑
t= 1

N t

I 2t ( 2k ),…,∑
t= 1

N t

I N r t ( 2k )
T

，所 有 接 收 天 线 上 的 噪 声 向 量 记 为
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N ( k )=[ N 1 ( 2k ),N 2 ( 2k ),…,N N r ( 2k ) ]T，用 H ( k )表示频点 k上的MIMO信道频率响应，是一个 N R ×

NT的矩阵，H ( k )的 ( i,j )元素是
~Hij ( 2k )，式(19)可以改写为

Z ( k )= ~F I ( k ) ( 2k )H ( k ) X ( k )+ I ( k )+ N ( k )                  k= 0,1,…,N- 1 (20)
OFDM‑MIMO波束成形 [15]研究表明，波束成形的目的是将实际物理信道H ( k )等效成几个互不干

扰的子信道，从而实现分集增益或复用增益。常用的线性预编码方案通过在发射端乘预编码矩阵

V ( k )，接收端乘解预编码矩阵U ( k )实现信道矩阵对角化，从而实现几个并行数据流的传输。

从式 (20)中可以看出 UFMC‑MIMO和 OFDM‑MIMO频域表达式类似，但有两点不同：（1）因为

UFMC系统存在子带滤波，UFMC‑MIMO频域模型多一个滤波器系数 FI ( )k ( 2k )，然而 FI ( )k ( 2k )是一标

量，不影响预编码方案的选择，UFMC‑MIMO选取发射端预编码矩阵和接收端预编码矩阵的原则相

同，都是选取合理的V ( k )和U ( k )使得H ( k )等效成几个并行子信道，在物理信道H ( k )相同的情况下，

UFMC‑MIMO可以直接采用和 OFDM‑MIMO一样的波束成形算法，如奇异值分解 (Singular value de‑
composition,SVD)、块对角化（Block diagonalization,BD）、信泄噪比（Signal to leakage noise ratio,SL‑
NR）和最小化均方误差（Minimum mean squared error,MMSE）等；（2）除了信号项和噪声项以外，

UFMC‑MIMO比OFDM‑MIMO多了一个信道多径干扰项，关于这一点在后面将通过数值仿真来证明

多径干扰和信号相比一般差 30 dB左右，对系统性能损失很小。至此从理论上证明了尽管UFMC‑MI‑
MO中有子带滤波环节，接收端采用 2N点 FFT处理，波束成形可以实现，并且在物理信道H ( k )相同的

情况下，UFMC‑MIMO可以直接采用和OFDM‑MIMO一样的波束成形算法。

Z 1,Z 2,…,Z r,…,Z N r 并行输入基带解预编码模块，将式 (20)代入式 (4)，解预编码后的数据可以表

示为

Q ( k ) = U ( k ) Z ( k )= ~FI ( k ) ( 2k )U ( k )H ( k ) X ( k ) + U ( k ) I ( k ) + U ( k )N ( k )
k= 0,1,…,N- 1

(21)

考虑到发送端预编码，将式(1)代入式(21)，可得

Q ( k )= ~FI ( k ) ( 2k )U ( k )H ( k )V ( k )S ( k ) + U ( k ) I ( k ) + U ( k )N ( k )=
                        H equal ( k )S ( k ) + U ( k ) I ( k ) + U ( k )N ( k )

k= 0,1,…,N- 1
(22)

式中：H equal ( k )=
~FI ( )k ( 2k )U ( k )H ( k )V ( k )是包含物理信道、预编码矩阵和 UFMC子带滤波系数的等

效信道，通常是一个可逆对角阵，从而将物理信道等效为几个并行的子信道实现多流传输。

由式 (22)可以看出，在上述波束成形算法的基础上，接收端可以实现单频点均衡，恢复发送数据。

将均衡后的数据记为 S re ( k )，使用 ZF均衡，将式(22)代入式(6)可得

S re ( k )= ( H H
equal ( k )H equal ( k ) )-1H H

equal ( k )Q ( k )=              
                                 S ( k )+( H H

equal ( k )H equal ( k ) )-1H H
equal ( k )U ( k ) I ( k )+

                                          ( H H
equal ( k )H equal ( k ) )-1H H

equal ( k )U ( k )N ( k )                           k= 0,1,…,N- 1
(23)

可以看出，除去噪声和信道多径干扰的影响，UFMC‑MIMO系统可以通过单频点均衡正确恢复发

送端数据，而噪声和多径干扰一般和信号能量相差几十 dB可以忽略，这一点将在下一节通过仿真验证，

确保UFMC‑MIMO具备实际应用于 5G通信的能力。

6 仿真结果与分析

本节将通过仿真来验证 UFMC‑MIMO 系统的有效性，通过对比仿真呈现 UFMC‑MIMO 比

OFDM‑MIMO更优越的性能，尤其是在 CFO的鲁棒性性能方面。仿真参数如表 1所示。仿真中频偏
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用归一化载波频率偏差（Relative carrier frequency offset, rCFO）描述，定义为将 CFO关于通信系统子

载波间隔归一化，即

ε= f offset
Δf (24)

式中：ε表示归一化载波频差；f offset表示实际载波频差（以 Hz为单位）；Δf表示子载波间隔（以 Hz为
单位）。

归一化的载波频偏 ε可以分解为两部分：整数载波频率偏差（Integer carrier frequency offset，IFO）ε i
和小数载波频率偏差（Fractional carrier frequency offset，FFO）ε f，即 ε= ε i + ε f。整数部分说明频率偏移

量是子载波间隔的整数倍，采样点相对正确的子载波位置已经偏移了 n 个，会带来严重的性能损失；小

数部分说明频率偏移量与子载波间隔不满足整数倍的关系，此时子载波间正交性被破坏，子载波间将

产生频谱泄漏即 ICI。在实际通信系统中，通过适当的频偏估计补偿算法，整数倍频偏往往可以消除，

残余的小数倍频偏将对系统性能造成损失，为不失一般性，假设 0 ≤ ε < 1。

图 5为OFDM和UFMC的旁瓣性能对比，作为例子本文展示UFMC系统第 2个子带频谱的旁瓣以

及 OFDM系统中相对应的资源块的频谱。可以明

显看出 UFMC和 OFDM相比旁瓣很低，从而可以

极大地降低子带间干扰。OFDM是一种严格正交

波形，旁瓣高是其较大缺点，只要系统中出现很微

小的 CFO或 STO破坏了波形的严格正交就会带

来严重的载波间干扰，导致性能的急剧下降。而

5G通信中 CFO和 STO将不可避免，很低的旁瓣

使得 UFMC对抗 CFO和 STO的鲁棒性很强，比

OFDM更适用于 5G通信场景。

图 6展示了 UFMC‑MIMO 和 OFDM‑MIMO
的误符号率（Symbol error rate, SER）性能对比，x

轴表示 SNR，y轴表示 SER。仿真环境是一个 8发
射天线 8接收天线传送 4个数据流的MIMO系统，

表 1 仿真参数说明

Tab. 1 Explanation of simulation parameters

仿真参数

FFT点数

子带个数

每个子带的子载波数

OFDM的 CP长度 LCP

UFMC滤波器长度 L

UFMC滤波器类型

信道类型

参数的取值

128

6

12

16

17
Dolph‑Chebyshev滤波器，旁

瓣衰减 120 dB
AWGN信道/SCM信道

仿真参数

发送天线数

接收天线数

系统数据流数

波束成形算法

仿真帧数

每帧OFDM/UFMC 符号数

参数的取值

8

8

4

SVD

10 000

14

图 5 UFMC和OFDM旁瓣性能

Fig.5 Sidelobe behavior of UFMC and OFDM
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系统采用 SVD预编码。可以看出无论是在 AWGN信道还是多径 SCM信道下，UFMC‑MIMO性能都

优 于 OFDM‑MIMO。 根 据 现 有 研 究 ，UFMC‑SISO 在 系 统 中 有 rCFO 和 STO 时 性 能 优 于

OFDM‑SISO，在任何情况下性能都不差于OFDM‑SISO。仿真结果进一步证明了无论是在AWGN还

是多径信道下，本文的波束成形方案可以保留 UFMC的优势，UFMC‑MIMO 系统性能仍然优于

OFDM‑MIMO。

图 7展示了UFMC‑MIMO和OFDM‑MIMO对抗 rCFO的鲁棒性。x轴表示 rCFO，y轴表示 SER，
信道是 SCM信道。考察了在 3种不同的信噪比（Signal noise rate, SNR）下对抗 rCFO的鲁棒性能,可
得 到 如 下 结 论 ：（1）在 任 何 SNR 下 ，UFMC‑MIMO 性 能 优 于 OFDM‑MIMO；（2）当 rCFO 增 加 ，

OFDM‑MIMO性能急剧下降，而 UFMC‑MIMO性能几乎不随着 rCFO改变，表现出很好的鲁棒性；

（3）UFMC‑MIMO在 rCFO存在的情况下对系统性能的改善作用要远远大于信噪比的作用，是一种有

效的改善系统性能的方法。从图 7中可以看出当 rCFO大于 0.015之后，SNR=20 dB的UFMC‑MIMO
性能优于 SNR=30 dB的OFDM‑MIMO，显现出UFMC‑MIMO的极大优越性。

图 6 传输 4路数据流 8 × 8 MIMO通信系统的 SER
性能(rCFO=0.06)

Fig.6 SER of 8 × 8 MIMO system transmitting 4 da‑
ta streams (rCFO=0.06)

图 7 UFMC‑MIMO和 OFDM‑MIMO系统抗 rCFO鲁

棒性性能比较

Fig. 7 Robustness against rCFO of UFMC‑MIMO and
OFDM‑MIMO system

图 8展示了UFMC和OFDM的时域波形来说明两者在对抗多径信道方面的能力。在仿真中，FFT
点数为 128，OFDM的 CP长度为 16，UFMC的滤波器长度为 17，这样 UFMC和 OFDM有相同的开销

来抵抗信道多径。以一个子载波的时域波形为例。横坐标是时域序号 m，纵坐标是第 m时刻的信号值

xm的实部。对于OFDM来说，CP是数据尾部的重复，使得信号和信道响应呈圆周卷积，因此只要信道

径数小于 CP长度，OFDM可以在均衡中完全消除信道多径带来的干扰。UFMC没有 CP，但是在数据

的前部和尾部分别有滤波器升起和拖尾，作为对抗信道多径 ISI的软保护 [5]，因此UFMC可以接受和滤

波器长度比拟的信道径数。这一点在图 5中也呈现出来，信道径数为 12的时候，UFMC‑MIMO性能仍

然优于 OFDM‑MIMO，尽管此时信道径数已经很接近于滤波器长度了，多径信道干扰给 UFMC‑MI‑
MO带来的损失很小。

图 9通过数值仿真来分析多径信道干扰项式（20）中∑
t= 1

N t

I rt ( )k 的平均幅度。使用均方误差（Mean

square error, MSE）作为指标来衡量在不同径数的 SCM信道下的干扰大小，在仿真中假设收发端已知
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理想信道并且将噪声忽略，这样收发符号之间的MSE就完全是由信道多径带来的干扰。在仿真中，

FFT点数为 128，OFDM的 CP长度为 16，UFMC的滤

波器长度为 17，这样 UFMC和 OFDM有相同的开销

来抵抗信道多径。x轴表示信道径数 Lch 对 UFMC滤

波器长度的归一化，y轴是MSE。从图 9中可以看出，

对于 OFDM‑MIMO 来说，当信道径数小于 CP长度

时 ，信 道 多 径 带 来 的 干 扰 可 以 完 全 消 除 。 对 于

UFMC‑MIMO来说，由于 CP的缺失，当信道径数增加

时MSE会增加，但是信道多径带来的干扰和信号能量

相比很小可以忽略。在仿真中，将信号能量归为 1。由

图 可 知 ，当 信 道 径 数 和 滤 波 器 长 度 相 等 时 ，干 扰

是-20 dB，和信号能量相比几乎可以忽略。通常在一

个实际通信系统中，滤波器长度应该设计的比信道径

数大，所以可根据需要的MSE来决定滤波器长度。比

如，如果需要达到-40 dB的MSE指标，由图可知，应

该选择滤波器的长度为 Lch/40%。

7 结束语

5G通信的新需求对物理层架构尤其是空口技术提出了新的要求。考虑到 5G通信中将存在大量的

机器通信，只适合采取粗略的频偏补偿算法，残余的载波频偏难以避免。而传统的 CP‑OFDM波形旁

瓣较高，在存在很小频偏的情况下将产生很高的载波间干扰。因此 5G空口技术必须采用对频偏鲁棒

性强的新型传输方案。UFMC是广受认可的 5G候选传输方案之一。现有研究表明在基站和用户有频

偏时，UFMC比 CP‑OFDM性能优越，表现出对频偏的鲁棒性，在任何情况下 UFMC性能至少不差于

CP‑OFDM性能，是合适的 5G候选波形。然而如何将UFMC与MIMO技术相结合则是目前学术界研

究较少的内容，考虑到MIMO波束成形技术是 5G的关键技术之一，本文提出了一个 UFMC‑MIMO系

统可行方案，包括发射机、接收机和波束成形实现算法。通过数学推导证明该方案能正确恢复发送端

数据并通过仿真验证其性能。仿真表明，UFMC‑MIMO系统保留了 UFMC的性能优势，不论在 AW‑
GN信道还是在多径信道下，UFMC‑MIMO都比OFDM‑MIMO性能优越，尤其在抗频偏鲁棒性上表现

出很大的优越性，进而验证了UFMC‑MIMO传输方案具备应用 5G通信的能力。

图 8 UFMC和OFDM时域波形

Fig.8 Time domain signal of UFMC and OFDM

图 9 多径信道带来的干扰

Fig. 9 Channel‑assisted interference for multipath
channel
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