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Введение 

 

Актуальность темы исследования.  

Начиная с 2015 года по всему миру ведутся активные исследования в области 

разработки и внедрения систем мобильной радиосвязи нового (пятого) поколения. В 

этих исследованиях активное участие принимают и российские разработчики. 

Большое внимание при этом уделяется помехоустойчивости новых систем 

мобильной радиосвязи. Это связано с тем, что разрабатываемые системы связи 

предназначены для работы в условиях крупных населенных пунктов при наличии 

множества перемещающихся абонентов, в условиях многолучевого распространения 

радиоволн и множественности источников мешающего радиоизлучения. 

Основным видом модуляции, для новых систем связи является CP-OFDM. С 

одной стороны, вопросы, связанные с влиянием аддитивных помех на эффективность 

передачи данных в OFDM-системах цифровой радиосвязи уже хорошо изучены. В то 

же время, остается целый ряд задач, эффективное решение которых могло бы 

существенно повысить характеристики разрабатываемых систем. Прежде всего, это 

задачи, связанные с временной и фазовой синхронизацией приемопередатчиков 

системы связи. Существующие в настоящее время приемопередающие устройства 

используют гетеродинирование для преобразования радиосигнала в видеосигнал с 

последующей дискретизацией низкочастотного сигнала. Когда гетеродины 

передатчика и приемника не синхронизированы, смещение несущей частоты и 

смещение частоты дискретизации видеосигнала приводят к изменению отношения 

сигнал/шум в приемном тракте. Таким образом, можно говорить о том, что проблемы 

синхронизации в OFDM-системах тесно связаны с вопросами помехоустойчивости 

этих систем. 

Следующий круг вопросов, интенсивное исследование которых продолжается в 

настоящее время, обусловлен использованием в новых системах миллиметрового 
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диапазона длин волн. Переход в более высокочастотный диапазон, с одной стороны, 

обеспечивает возможность повысить скорость передачи информации. С другой 

стороны, высокое затухание сигналов в этом диапазоне выводит на первый план 

вопросы эффективности антенных систем, позволяющих усиливать сигнал в 

направлении непосредственно на абонента системы связи.  На данном 

технологическом уровне возможно построение гибридных антенных систем (т.н. 

гибридные массовые MIMO-системы), в которых формирование лучей диаграммы 

направленности производится за счет сочетания матрицы аналоговых управляемых 

фазовращателей с цифровым предкодированием видеосигнала. Очевидно, что целью 

построения таких систем является увеличение отношения сигнал/шум в приемном 

тракте без увеличения мощности передающего устройства. Таким образом, вопросы, 

связанные с поиском оптимальных матриц предкодирования, непосредственно 

связаны с помехоустойчивостью систем связи пятого поколения. 

Перечисленный выше круг вопросов, с одной стороны, обусловливает 

несомненную актуальность темы диссертационной работы, с другой стороны, 

определяет цель исследования и перечень задач, решаемых при его проведении. 

Степень разработанности темы исследования.  

Значительный вклад в исследование данной тематики внесли коллективы 

организаций, разрабатывающих стандарты для систем мобильной радиосвязи, таких 

как ITU и 3GPP. Ими разработаны основные методы и алгоритмы обработки при 

генерации и приеме сигналов в системах мобильной радиосвязи пятого поколения. 

В области временной и фазовой синхронизации систем мобильной радиосвязи 

существует достаточно много работ отечественных и зарубежных ученых: Г.О. Бокк, 

Р.С. Аверьянов, О. А. Шорин, А. П. Трифонов, А. В. Пестряков, R.Prasad, H. L. Lou, P. 

H. Moose, T. Nagashima, J. J. van de Beek, D. C. Cox, P. S. Borjesson, H. K. Meyr, Z. Mao, 

H. Alnuweiri, X. Feng, W. H. Hsiao, S. J. Jou and C.C. Huang, J.L. Yin, M. C. Lee, W.H. 

Hsiao. В целом, существует три различных вида ошибок синхронизации (смещение 
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частоты дискретизации, смещение времени символа и смещение несущей частоты), 

которые должны быть оценены и исправлены для любой системы, использующей 

OFDM модуляцию. Большинство методов синхронизации, предложенных в 

литературе, учитывают одну или две ошибки, игнорируя остальные ошибки, и эти 

методы предназначены для использования с конкретными системами (системы 

цифрового аудиовещания, цифрового телевизионного вещания и беспроводные 

локальные сети), которые имеют структуру кадра и опорные сигналы отличные от тех, 

что используются в 5G NR. Кроме того, большинство этих методов имеют высокую 

чувствительность к шуму и искажениям, вносимым многолучевым радиоканалом, 

обладают высокой вычислительной сложностью. Существенное расширение полосы 

частот (до 400 МГц), занимаемой сигналами 5G, по сравнению с сигналами систем 

предыдущего поколения (до 20 МГц) предъявляет повышенные требования к 

точности синхронизации. Таким образом, вопросы разработки недорогих в 

вычислительном отношении и обеспечивающих высокую точность методов 

синхронизации в настоящее время остается открытым. 

В тоже время, исследования в области передачи данных в диапазоне 

миллиметровых волн с использованием гибридного массового MIMO только 

начинаются. На данный момент даже не решены вопросы по алгоритмам расчетов 

матриц прекодирования, когда количество потоков равно количеству радиочастотных 

цепей. Тем не менее, можно отметить достаточно известные работы: С. М. Федоров, 

И. А. Черноиваненко, Аксенчик А. В, Ильин А. Ю., T. S. Rappaport, M. K. Samimi, T. 

S. Rappaport, O. E. Ayach, R. W. Heath, C.E. Chen, V. C. Leung, A. Alkhateeb. Общей 

проблемой существующих методов прекодирования является то, что они либо сложны 

и требуют множества вычислений, либо требуют дополнительной информации о 

радиоканале, которая нежелательна, либо используют матричное разложение, которое 

также не является простой операцией и не обеспечивает высокой производительности 

в случаях, когда число радиочастотных цепей больше числа потоков данных. 
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Разработка эффективных методов для расчета матриц предкодирования и 

комбинирования является крайне актуальной в настоящее время. 

В последние годы ведутся активные исследования методов построения 

оптимальных матриц предкодирования/комбинирования в системе гибридного 

массового OFDM-MIMO для широкополосного канала. В разработку методов 

предкодирования такого типа систем значительный вклад внесли отечественные и 

зарубежные ученые: R. W. Heath, F. Sohrabi and W. Yu, H. M Mustafa, S. A. Busari, K. 

M. S. Huq. Ими предложено использовать ковариационную матрицу канала или 

итерационные методы для повышения спектральной эффективности. Предложенные 

методы обладают высокой вычислительной сложностью, что становится особенно 

важно при больших размерах антенной решетки. Вопросы по разработке здесь 

эффективных в вычислительном отношении методов и алгоритмов до сих пор 

остаются открытыми. 

Цель работы. Разработка методов обработки сигналов системы мобильной 

радиосвязи пятого поколения, обеспечивающих повышение помехоустойчивости 

системы. 

Задачи исследования. 

1. Провести литературный обзор по теме декодирования и демодуляция   

сигналов системы мобильной радиосвязи пятого поколения. 

2. Проанализировать факторы, влияющие на пропускную способность 

системы мобильной радиосвязи пятого поколения для низкочастотного (ниже 6 ГГц) 

и высокочастотного (более 20 ГГц) диапазонов. 

3. Разработать методы оценки смещения частоты дискретизации и смещения 

несущей частоты в системах пятого поколения. 

4. Разработать гибридные методы прекодирования для массового MIMO в 

диапазоне миллиметровых волн для узкополосного радиоканала.  
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5. Разработать гибридные методы прекодирования для массового MIMO в 

миллиметровом диапазоне волн для широкополосного частотно-селективного канала.  

6. Провести численные эксперименты по апробации разработанных 

алгоритмов обработки сигналов системы связи 5G NR. 

Объектом исследования. Методы и алгоритмы обработки сигналов в системах 

мобильной радиосвязи пятого поколения. 

Предмет исследования.  

Алгоритмы декодирования и демодуляции сигналов системы мобильной 

радиосвязи пятого поколения; аналитические модели искажений, вносимых в OFDM-

сигналы различными мешающими факторами: многолучёвостью канала 

распространения радиоволн, смещением несущей частоты, смещением частоты 

дискретизации, фазовыми шумами и т.д; методы временной, частотной и фазовой 

синхронизации в системах мобильной радиосвязи пятого поколения; методы и 

алгоритмы цифровой обработки сигналов в приемном тракте системы связи, 

обеспечивающие коррекцию искажений принятого сигнала, методы и алгоритмы 

расчета матриц предкодирования в гибридных массовых MIMO-системах.  

Исходные материалы и методы исследования.  

В соответствии с поставленными задачами в диссертационной работе 

используется комплексный подход, сочетающий теоретические исследования и 

численные эксперименты. В частности, используются методы аналитического 

моделирования помехоустойчивости системы мобильной радиосвязи пятого 

поколения, а также широкий спектр методов численного моделирования и 

статистической обработки результатов измерений.  

Обработка данных производилась с помощью программы, написанной на языке 

программирования С++. Моделирование системы мобильной радиосвязи пятого 

поколения производилось в среде Mathworks MatLab.  
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Полученные в численных экспериментах результаты сопоставлялись с 

результатами аналитических исследований и данными, опубликованными в 

литературе. 

Положения, выносимые на защиту. 

1. Использование параболической аппроксимации сигнала на выходе 

согласованного фильтра в PSS-детекторе обеспечивает повышение точности оценки 

смещения несущей частоты при низких значениях отношения сигнал/шум с 

одновременным снижением вычислительных затрат в приемном тракте по сравнению 

с методом максимального правдоподобия. Точность оценки относительного 

смещения частоты при этом в 10 раз превосходит точность, обеспечиваемую методом 

максимального правдоподобия при отношении сигнал/шум равном 0 дБ. 

2. Компенсация поворота на основе метода максимального правдоподобия по 

фазе PTRS сигнала при малых расстройках частоты дискретизации обеспечивает 

повышение пропускной способности системы порядка 15 % при отношении 

сигнал/шум больше 8 дБ.  

3. Итеративный алгоритм построения матриц предкодирования для гибридной 

массовой MIMO-системы с указанными в работе параметрами позволяет улучшить 

спектральную эффективность системы за счет эффективного использования 

избыточного количества 𝐿𝑡 радиочастотных цепей, превышающих количество 𝑁𝑠 

входных потоков данных массовой MIMO системы. Так при 𝐿𝑡  =  2𝑁𝑠 и 𝑆𝑁𝑅 =

−10 дБ выигрыш в спектральной эффективности системы составляет 0.5 бит/сек/Гц 

по сравнению со всеми существующими методами. 

Степень достоверности полученных результатов.  

Достоверность полученных результатов подтверждается согласованностью 

результатов математического моделирования и численных экспериментальных 

исследований. Кроме того, результаты исследования сопоставляются с результатами, 

полученными другими авторами. 
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Научная новизна результатов исследования состоит в следующем. 

1. Получено аналитическое описание эффектов, искажающих OFDM-сигнал, 

при расстройках несущей частоты и частоты дискретизации, ошибках временной 

синхронизации, прохождении сигнала через многолучевый радиоканал при наличии 

аддитивных помех. 

2. Предложен новый метод оценки значений смещения несущей частоты на 

основе параболической аппроксимации сигнала на выходе согласованного фильтра в 

PSS детекторе, обеспечивающий существенное повышение точности оценки 

смещения при одновременном снижении вычислительной сложности обработки 

сигнала. 

3. Предложен новый метод компенсации небольших смещений частоты 

дискретизации, на основе прямой коррекции поворота фазы, вызванного наличием 

смещения, без предварительной оценки величины смещения. Предложенный метод 

позволяет компенсировать влияние небольших смещений с малыми 

вычислительными затратами.  

4. Разработан новый метод оценки смещения частоты дискретизации, на 

основе измерении временного расстояния между двумя последовательными DMRS-

сигналами. 

5. Разработан оригинальный алгоритм оценки матриц предкодирования для 

гибридной массовой MIMO-системы, обеспечивающий повышение спектральной 

эффективности системы связи за счет эффективного использования избыточного 

количества радиочастотных цепей. 

6. Предложен новый метод формирования аналоговой матрицы 

предкодирования в гибридной массовой системе MIMO-OFDM, в котором элементы 

аналоговой матрицы определяются собственными векторами ковариационной 

матрицы оптимальных полностью цифровых прекодеров на всех поднесущих. 
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7. Разработан новый детектор-обнаружитель для приема сигналов PUCCH 

нулевого формата, обеспечивающий независимость вероятности правильного 

обнаружения и детектирования сигнала от отношения сигнал/шум. Сопоставление 

результатов численного моделирования с требованиями стандарта 3GPP на 

вероятность неверного обнаружения сигнала полностью подтвердило эффективность 

предлагаемого детектора. 

Теоретическая и практическая значимость работы.  

Разработанные алгоритмы фазовой и временной синхронизации позволяют 

существенно повысить эффективность компенсации искажений, вносимых в OFDM-

сигнал расстройками несущей частоты и частоты дискретизации, что, в свою очередь, 

обеспечивает повышение эффективности системы связи в целом. Предложенные 

методы гибридного предкодирования массовых MIMO-систем обеспечивают 

высокую спектральную эффективность для системы связи 5G NR, работающей во 

втором частотном диапазоне FR2. 

Разработанные оригинальные методы и алгоритмы доведены до программной 

реализации. По результатам работы получено четыре свидетельства о 

государственной регистрации программы для ЭВМ. Разработанный набор алгоритмов 

и программ является составной частью «Программно-аппаратного комплекса для 

формирования тестовых сигналов стандарта 5G NR», созданного сотрудниками 

кафедры радиофизики НИ ТГУ и АО «НПФ «Микран» в рамках совместной НИОКТР. 

Работа выполнена при финансовой поддержке Министерства науки и высшего 

образования Российской Федерации по Соглашению с Минобрнауки России от «26» 

ноября 2019 г. № 075-11-2019-031 (проект «Разработка программно-аппаратного 

комплекса для формирования тестовых сигналов стандарта 5G NR»). Имеется акт 

внедрения результатов диссертационной работы в производственный процесс АО 

«НПФ «Микран». 

 



13 

 

Личный вклад автора. 

Диссертационная работа является частью комплексных исследований по 

вопросам генерации и приема сигналов системы мобильной радиосвязи пятого 

поколения, которые проводились кафедрой радиофизики ТГУ и АО «НПФ «Микран» 

в 2019 – 2022 гг. Являясь одним из исполнителей этих работ, автор диссертационной 

работы принимал непосредственное участие в разработке аналитических методов и 

алгоритмов генерации и детектирования сигналов 5G NR, их программной 

реализации, структурной и функциональной схем всего программно-аппаратного 

комплекса, созданного в ходе этих исследований. Основные выводы и результаты, 

приведенные в диссертационной работе, получены лично автором.  

Апробация работы. Результаты работы докладывались и обсуждались на 

следующих конференциях: 

1. XXIV Международная конференция «Цифровая обработка сигналов и ее 

применение — DSPA-2022», 

2. 2-я Международная конференция «СВЧ-техника и телекоммуникационные 

технологии», 

3. XXV Международная конференция «Цифровая обработка сигналов и ее 

применение — DSPA-2023», 

4. II Всероссийская (национальная) научная конференция с международным 

участием «Российская наука, инновации, образование» (РОСНИО-II-2023), 

5. XXX Международная научно-практическая конференция «АКТУАЛЬНЫЕ 

ВОПРОСЫ СОВРЕМЕННОЙ НАУКИ И ОБРАЗОВАНИЯ», 

6. II Международная научная конференция по метрологическому обеспечению 

инновационных технологий (ICMSIT II-2021). Том 1889. Красноярск, 2021. 

Публикации.  

По теме диссертационного исследования опубликовано 14 работ, в том числе 3 

статьи в журналах, включенных в Перечень рецензируемых научных изданий, в 
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которых должны быть опубликованы основные научные результаты диссертаций на 

соискание ученой степени кандидата наук, на соискание ученой степени доктора наук 

(из них 2 статьи в зарубежном научном журнале, входящем в Web of Science, 1 статья 

в российском научном журнале, входящем в RSCI), 1 статья в прочем научном 

журнале, 3 статьи в сборниках материалов конференций, представленных в изданиях, 

входящих в Scopus, 3 публикации в сборниках материалов международных и 

всероссийской (с международным участием) научных и научно-практической 

конференций; получено 4 свидетельства о государственной регистрации программ 

для ЭВМ. В опубликованных работах достаточно полно изложены материалы 

диссертационного исследования. 

Структура и объём работы. Диссертация изложена на 160 страницах текста, 

состоит из введения, пяти глав, заключения, списка литературы и одного приложения, 

состоящего из 91 пункта. Диссертация содержит 42 рисунка и 10 таблиц. 

Во введении к диссертации обоснована актуальность темы исследований, 

показана её научная значимость, сформулированы цели работы, представлены 

сведения о структуре и содержании работы, а также приведены положения, 

выносимые на защиту. 

Первая глава посвящена введению нового (пятого) поколения мобильной 

радиосвязи. Проведено описание основных понятий, используемых при описании 

новых систем мобильной радиосвязи, структуры радиокадра, структур приемников 

5G, методов и метрик, используемых для оценки эффективности различных 

реализаций систем. 

Во второй главе представлены результаты математического анализа модели 

системы 5G NR при наличии различных видов мешающих факторов: аддитивного 

гауссовского шума, ослабления сигнала в радиоканале, смещения начального символа 

(СНС), смещения частоты дискретизации (СЧД) и смещения несущей частоты (СНЧ). 

Приведены аналитические выражения, позволяющие оценить вклады от наличия 
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СНС, СНЧ и СЧД по отдельности. Результаты этой главы служат основой для 

разработки новых методов оценки и исправления ошибок синхронизации в системе 

5G. 

В третьей главе приведены методы временной и частотной синхронизации в 

системе 5G для двух режимов – режима установления связи и режима отслеживания. 

В начале главы приведен обзор существующих методов решения. Остальная часть 

главы посвящена описанию трех оригинальных методов. Разработан новый метод 

оценки значений смещения несущей частоты, обеспечивающий повышение точности 

оценки смещения при одновременном снижении вычислительной сложности 

обработки сигнала. Предложен новый метод оценки смещения частоты 

дискретизации, на основе измерении временного расстояния между двумя 

последовательными DMRS-сигналами. Предложен экономный в вычислительном 

отношении метод коррекции искажений, вносимых в сигнал малым смещением 

частоты дискретизации. Здесь же приводятся результаты апробации предложенных 

методов в серии численных экспериментов. 

В четвертой главе представлено краткое описание алгоритмов формирования 

и детектирования сигналов PUCCH нулевого формата. Особое внимание уделяется 

процедуре выбора порогового значения, используемого для обнаружения сигнала 

нулевого формата в принятом радиокадре. Предложенный вариант нормировки 

сигнала на выходе согласованного фильтра позволил избавиться от зависимости 

уровня порога от уровня шума в принятом сигнале. 

В пятой главе приведено описание методов гибридного предкодирования для 

однопользовательских MIMO приемопередающих систем, работающих на 

миллиметровых волнах. Рассмотрено два случая. Первый – для узкополосного 

радиоканала, когда матрицы предкодирования являются общими для всех 

поднесущих OFDM-сигнала. Второй – для случая широкополосного радиоканала, 

когда формирование лучей диаграммы направленности антенной системы 
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обеспечивается предкодированием для каждой поднесущей OFDM-сигнала. Для 

обоих случаев разработаны оригинальные методы расчета матриц предкодирования, 

обеспечивающие повышение спектральной эффективности приемопередающих 

систем. 

В заключении подробно описываются основные результаты диссертационной 

работы и хода исследования, теоретическая и практическая значимость полученных 

результатов, а также отмечаются возможные перспективы развития. 

В приложении A представлен акт о внедрении результатов диссертационной 

работы в производственный процесс АО «НПФ «Микран». 
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1 Пятое поколение систем мобильной радиосвязи. Основные понятия и 

определения 

 

Исследования, проводившиеся в мире последние десять лет, привели к 

разработке в 2015 г. набора новых стандартов, регламентирующих архитектуру и 

методы обработки сигналов систем мобильной радиосвязи пятого поколения. Новые 

системы ориентированы на существенное повышение скорости передачи данных, 

существенное расширение количества одновременно обслуживаемых абонентов, 

обеспечение передачи данных с минимальными задержками и т.д. Все это 

потребовало от разработчиков новых стандартов 3GPP (от англ. 3rd Generation 

Partnership Project) [1] существенно пересмотреть методы формирования и 

детектирования сигналов, изменить, по сравнению с существующими сетями 

четвертого поколения, структуру и принципы формирования радиокадра, ввести ряд 

новых понятий. Данная глава является вводной. В ней приведено краткое описание 

основных сценариев, на которые ориентировались разработчики стандартов, дано 

описание основных понятий, используемых при описании новых систем мобильной 

радиосвязи, структуры радиокадра, методов и метрик, используемых для оценки 

эффективности различных реализаций систем.  

 

1.1 Сценарии использования системы пятого поколения 

 

Разработчики 5G декларируют три различные цели, на которые они 

ориентировались при разработке новых стандартов, называемые в литературе 

«сценариями использования» и получившие собственные названия: улучшенная 

мобильная широкополосная связь eMBB (от англ. Enhanced Mobile Broadband), связь 

для ультрамассового межмашинного обмена данными mMTC (от англ. Massive 
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Machine-Type Communication) и ультра-надежная связь с малой задержкой URLLC (от 

англ. Ultra-Reliable and Low-Latency Communication) [2]. 

eMBB соответствует более или менее прямолинейной эволюции сегодняшних 

услуг мобильного широкополосного доступа, поддерживая еще более высокие 

скорости передачи данных конечных пользователей. mMTC соответствует услугам, 

которые характеризуются наличием огромного количества устройств, например, 

удаленных датчиков, исполнительных механизмов и т.д. Основные требования к 

таким услугам заключаются в очень невысокой цене устройства и очень низком 

энергопотреблении. Сервисы типа URLLC потребуют очень малой задержки и 

чрезвычайно высокой надежности, это, например, системы, обеспечивающие 

безопасность дорожного движения, системы автоматического управления и 

автоматизации производства. 

 

1.2 Структура кадра системы 5G 

 

В сети 5G NR есть два основных компонента: UE (от англ. User Equipment) и BS 

(от англ. base station). Соединение от BS к UE называют нисходящим каналом, а 

соединение от UE к BS – восходящим каналом. Как в нисходящем, так и в восходящем 

каналах используется циклическое префиксное ортогональное мультиплексирование 

с частотным разделением (CP-OFDM, от англ. Cyclic Prefix-Orthogonal Frequency 

Division Multiplexing) в качестве основного вида модуляции сигналов.  

Преобразование передаваемой битовой последовательности в модуляционные 

символы OFDM выполняется в несколько этапов. На первом из них битовые блоки 

отображаются в точки модуляционных созвездий, соответствующих одному из видов 

цифровой модуляции: BPSK, QPSK, 16QAM и т.д.  

Полученные в результате такого отображения комплексные отсчеты на 

следующем этапе используются в качестве комплексных амплитуд взаимно 
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ортогональных на символьном интервале колебаний, называемых поднесущими 

колебаниями. Реализация этого этапа основывается на обратном дискретном 

преобразовании Фурье, выполняемого по алгоритму Кули-Тьюки быстрого 

преобразования Фурье (БПФ).  

Завершающим этапом формирования OFDM-символов является процедура 

добавления т.н. циклического префикса, наличие которого препятствует 

возникновению межсимвольной интерференции при передаче сигналов по 

многолучевым радиоканалам. Радиосигналы в 5G представляют собой 

последовательность радиокадров. Каждый такой радиокадр имеет длительность 10 мс 

и состоит из 10 подкадров с длительностью в 1 мс. В каждом подкадре может быть 

2𝜇слотов [3].  

Возможные значения параметра 𝜇 приведены в таблице 1. Длина слота 

варьируется в зависимости от частотного разнесения поднесущих колебаний, которое, 

в свою очередь, определяется значением 𝜇. Расстояние между соседними 

поднесущими определяется как 15 × 2𝜇 кГц. Как показано в таблице 1, длина слота 

составляет 1 мс для 15 кГц, 500 мкс для 30 кГц и так далее. Соответственно меняется 

и количество слотов в подкадре. При расстоянии между поднесущими 15 кГц 1 слот 

занимает весь подкадр, при расстоянии равном 30 кГц подкадр состоит из 2 слотов и 

т. д. Каждый слот содержит либо 14 OFDM символов, либо 12 OFDM символов с 

нормальными или расширенными циклическими префиксами CP (от англ. Cyclic 

Prefix) соответственно [1, 3]. 
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Таблица  1 – Конфигурация OFDM в системе 5G 

Расстояния между 

поднесущими  µ 

Количество слотов в 

кадре 
Циклический префикс 

0 10 нормальный 

1 20 нормальный 

2 40 Нормальный, расширенный 

3 80 нормальный 

4 160 нормальный 

 

Таким образом, каждый радиокадр представляет собой последовательность 

OFDM-символов. Каждый символ, в свою очередь, определяется набором 

комплексных значений, задающих амплитуду и фазу гармонического поднесущего 

колебания. В стандартах 3GPP вводится понятие сетки частотно-временных ресурсов. 

Такая сетка для каждого кадра представляет собой двумерный массив комплексных 

отсчетов. Каждый столбец этого массива формирует соответствующий OFDM-

символ. Значения в столбце после обратного преобразования Фурье оказываются 

разнесенными по частотам поднесущих колебаний. Каждый элемент частотно-

временной сетки называют ресурс-элементом RE (от англ. Resource Element). 

Объединение 12 соседних в столбце RE называют ресурс-блоком RB (от англ. 

Resource Block). Все эти понятия являются устоявшимися терминами, уже 

традиционно используемыми при описании методов и алгоритмов обработки 

сигналов в системах мобильной связи пятого поколения. 

 

1.3 Частотные диапазоны для системы пятого поколения 

 

Стандарты 5G NR ориентированы на использование очень широкого диапазона 

частот [4]. Выделяют два разных диапазона частот, получившие собственные 

названия: 
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1) диапазон частот 1, называемый FR1 (от англ. Frequency Range), включает все 

существующие и новые полосы частот ниже 6 ГГц; 

2) диапазон частот 2 (FR2) включает новые полосы в диапазоне 24,25-52,6 ГГц. 

В FR1 полоса пропускания ограничивается величиной в 100 МГц, а расстояние 

между поднесущими может принимать значения 15, 30, 60 кГц. В FR2 максимальная 

полоса пропускания может достигать 400 МГц, а расстояние между поднесущими 

может составлять 60, 120, 240 КГц.  

Использование миллиметрового диапазона вызывает высокое затухание 

сигнала в радиоканале, что ограничивает зону покрытия сети. Решение этой проблемы 

предлагается искать в использовании массовых антенных решеток с множественными 

входами и выходами mMIMO (от англ. Massive MIMO). Такие системы помимо 

обеспечения возможности передачи сигналов между множественными входами и 

выходами (как в обычных MIMO-системах), увеличивая таким образом пропускную 

способность системы связи, обладают способностью формирования многолучевых 

диаграмм направленности, концентрируя излучаемую мощность в направлении 

каждого абонента системы связи. 

 

1.4 Физический уровень системы пятого поколения 

 

В стандартах 3GPP при описании сети 5G NR выделены следующие 

структурные единицы [1, 5, 6]: 

1. протокол адаптации сервисных данных SDAP (от англ. Service data adaptation 

protocol); 

2. протокол конвергенции пакетных данных PDCP (от англ. Packet data 

convergence protocol); 

3. управление радиоканалом RLC (от англ. Radio link control); 

4. управление доступом к среде MAC (от англ. Medium access control); 
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5. физический уровень PHY (от англ. Physical layer). 

Протокол SDAP реализует в сети 5G NR сервис, называемый в литературе QoS 

(от англ. Quality of Service), для потоков передаваемых данных. Протоколы PDCP, 

RLC и MAC решают такие задачи, как сжатие заголовков, шифрование, сегментация 

и конкатенация, мультиплексирование и демультиплексирование. Физический 

уровень отвечает за кодирование, модуляцию, разделение потока данных на разные 

слои и отображение сигнала на соответствующие физические временные и частотные 

ресурсы. Передаваемые данные в системе 5G разделяются на следующие физические 

каналы: 

а) общий физический нисходящий канал PDSCH (от англ. Physical Downlink 

Shared Channel) является основным физическим каналом, используемым для передачи 

данных, а также для передачи, например, пейджинговой информации, ответных 

сообщений со случайным доступом и доставки части системной информации; 

б) физический широковещательный канал PBCH (от англ. Physical Broadcast 

Channel) несет часть системной информации, необходимой абоненту для доступа к 

сети; 

в) нисходящий канал физического управления PDCCH (от англ. Physical 

Downlink Control Channel) используется для передачи управляющей информации для 

нисходящего канала; 

г) общий физический восходящий канал PUSCH (от англ. Physical Uplink 

Shared Channel) является аналогом PDSCH в восходящем канале, при этом каждый 

абонент имеет не более одного PUSCH; 

д) физический канал управления восходящего канала PUCCH (от англ. Physical 

Uplink Control Channel) используется устройством для отправки гибридных запросов 

автоматической повторной передачи HARQ (от англ. Hybrid Automatic Repeat 

Request), указывающих BS на то, был ли транспортный блок(и) нисходящей линии 

связи успешно принят или нет. PUCCH используется также для отправки отчетов о 
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состоянии канала и для запроса ресурсов для передачи данных по восходящей линии 

связи; 

е) физический канал случайного доступа PRACH (от англ. Physical Random 

Access Channel) используется для запроса доступа абонентом сети. 

Кроме того, физический уровень 5G NR включает физические сигналы: сигналы 

синхронизации (PSS и SSS) и опорные сигналы (DMRS, PTRS, CSI-RS и SRS). В 

таблице 2 приведена краткая информация о физических сигналах 5G NR. 

 

Таблица  2 – Опорные сигналы 5G-системы  

Сигнал Полное название Канал Назначение 

PSS Primary Synchronization Signal нисходящий 
временная и частотная 

синхронизация 

SSS 
Secondary Synchronization 

Signal 
нисходящий 

временная и частотная 

синхронизация 

DMRS Demodulation Reference Signal 
нисходящий/ 

восходящий 
оценка канала 

PTRS 
Phase Tracking Reference 

Signal 

нисходящий/ 

восходящий 

отслеживание фазы 

гетеродина 

CSI-RS 
Channel-State Information 

Reference Signal 
нисходящий 

информация о качестве 

нисходящего канала 

SRS Sounding Reference Signal восходящий 
информация о качестве 

восходящего канала 

 

1.5 Назначение опорных и синхронизирующих сигналов 

 

При подключении к сети или при выходе из состояния ожидания (активации в 

сети) пользовательского оборудования UE первоочередной задачей является 

синхронизация в обслуживающей соте [6]. Для решения данной задачи необходимо 
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выполнить прием и декодирование блока синхронизирующих сигналов, который 

включает в себя следующие сигналы:  

а) сигналы синхронизации (от англ. synchronization signal (SS)); 

б) физический вещательный канал PBCH. 

В стандарте [1] определены два типа синхронизирующих сигналов: 

1) первичный сигнал синхронизации PSS; 

2) вторичный сигнал синхронизации SSS. 

блок-схема начальной синхронизации представлена на рисунке 1.1 и включает 

в себя следующие 4 этапа: 

1) первичная синхронизация по PSS с определением времени начала символа и 

идентификатора физического уровня; 

2) компенсация смещения несущей частоты (СНЧ); 

3) демодуляция пакетов ss-символов; 

4) вторичная синхронизация по SSS с идентификацией ячейки и кадровой 

синхронизацией. 

 

 

Рисунок 1.1 – Функциональная блок-схема этапов начальной синхронизации 

 

UE предполагает, что в частотной области NR-PSS и NR-SSS отображаются на 

поднесущие равной длины, расположенные в центральной полосе частот для всей 

полосы пропускания. Во временной области оба сигнала синхронизации 

генерируются как символы OFDM. 

Рассмотрим основные этапы начальной синхронизации более детально. 
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Детектирование сигнала PSS. NR-PSS передается периодически. Период 

передачи – это минимальная длина временного окна поиска этого сигнала абонентом. 

В окне поиска приемник выполняет обнаружение NR-PSS методом согласованной 

фильтрации. При этом принятый сигнал коррелируется с тремя возможными PSS-

кандидатами, каждый из которых соответствует своему значению (2)

IDN . Таким 

образом, по максимуму сигнала на выходе согласованного фильтра осуществляется 

определение одного из трех значений идентификатора (2)

IDN . В результате обработки 

сигнала SSS определяется величина идентификатора (1)

IDN . Идентификатор ячейки 

физического уровня cell

IDN  вычисляется как сумма (1) (2)3 .cell

ID ID IDN N N    

Детектирование блока SSS. Положение во времени принятого сигнала NR-PSS 

позволяет определить начало сигнала NR-SSS, так как временное расстояние между 

этими сигналами фиксировано. Отсчеты сигнала NR-SSS подвергаются процедуре 

OFDM-демодуляции, т.е. обратному дискретному преобразованию Фурье, что 

позволяет восстановить последовательность комплексных отсчетов, определяемую 

значением 𝑁𝐼𝐷
(1)

. Эта величина определяется на заключительном этапе, на котором 

демодулированная последовательность коррелируется со всеми возможными 

последоватльностями-кандидатами, а значение 𝑁𝐼𝐷
(1)

определяется по максимуму 

корреляции. 

Процедура компенсации сдвига частоты будет детально рассмотрена в 

следующей главе диссертации. 

 

1.6 Общий физический нисходящий канал  

 

Этот канал является основным каналом передачи данных. Для декодирования 

принятого сигнала PDSCH, приемнику требуется информация о распределении 

модуляционных символов канала по частотно-временной сетке ресурсов. Эту 
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информацию абонент получает из данных, передаваемых по каналу PDCCH. 

Положение частотно-временных элементов, составляющих канал PDCCH, передается 

абоненту по каналу PBCH.  

Каждый слот общего физического канала 5G NR формируется следующим 

образом: генерируется один блок данных с размером, который зависит от порядка 

модуляции и целевой кодовой скорости. В конце каждого транспортного блока 

вставляется циклическая проверка избыточности (CRC, от англ. cyclic redundancy 

check). Затем биты данных кодируются, формируя кодовое слово, согласовываются 

по скорости и скремблируются по идентификатору ячейки. Модуляция (QPSK, 

16QAM, 64QAM или 256QAM) выполняется для создания комплекснозначных 

модляционных символов. Параллельно генерируются символы DMRS и PTRS. Все 

комплексные отсчеты расставляются по частотно-временной сетке ресурсов, которая 

затем подвергается обратному дискретному преобразованию Фурье в OFDM-

модуляторе [6]. Упрощенная блок-схема приемника канала PDSCH показана на 

рисунке 1.2.  

 

 

Рисунок 1.2 – Блок-схема приемника канала PDSCH 

 

Оценка временного смещения. Оценка временного смещения используется 

для определения момента времени начала сигнала и выполняется с помощью 

согласованной фильтрации. 
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OFDM-демодуляция. Этот блок выполняет операцию обратную OFDM 

модуляции в передатчике. После приема данных CP удаляется из каждого символа 

OFDM и выполняется прямое дискретное преобразование Фурье каждого набора 

отсчетов, составляющих OFDM-символ. На выходе этого блока накапливается 

частотно-временная сетка. 

Компенсация смещения несущей частоты. Приемник PDSCH должен оценить 

и скорректировать возможное смещение частоты несущего колебания. Это может 

быть сделано либо до демодуляции OFDM с использованием циклического префикса, 

либо после демодуляции OFDM с использованием опорных символов DMRS. 

Оценка канала. Оценка канала производится в основном по опорным сигналам 

демодуляции DMRS. Плотность DMRS зависит от качества канала во временной и 

частотной области. Если канал больше флуктуирует в частотной области (то есть 

имеет более короткую полосу когерентности канала), плотность DMRS в частотной 

области должна быть увеличена. Точно так же, если канал быстро изменяется во 

времени (т.е. имеет более короткое время когерентности канала), то во временной 

области необходимо более плотное распределение DMRS. 

Процедуру оценки канала можно разделить на два основных этапа. На первом 

этапе, оцениваются искажения, внесенные в символы опорного сигнала при передаче 

его по каналу. Здесь часто используют метод наименьших квадратов (от англ. Least 

Squares), минимизируя расстояние между принятым сигналом и опорным сигналом. 

На втором выполняется двумерная интерполяция, обеспечивающая вычисление 

корректирующих множителей для всех элементов двумерной частотно-временной 

сетки ресурсов. 

Эквалайзер MMSE. Задача эквалайзера заключается в восстановлении 

переданных модуляционных символов на основе оценки канала с предыдущего этапа 

[8]. Поэтому эквалайзер играет важную роль в помехоустойчивости системы 

мобильной связи. Наиболее простым эквалайзером для CP-OFDM систем является 
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MMSE (от англ. Minimum Mean Square Error) эквалайзер с одним отводом на 

подканал. Этот эквалайзер рекомендуется использовать в 5G системах из-за низкой 

вычислительной сложности, но его недостаточно для устранения интерференции 

между символами и поднесущими для радиоканалов с высокой частотной 

селективностью. Структуры эквалайзеров для многоканальных систем хорошо 

изучены в [8, 9], где предложены два итеративных эквалайзера для повышения 

помехоустойчивости системы связи к частотно-селективным каналам.  

Мягкая демодуляция и дескремблирование. Поскольку 5G декодер работает 

с мягкими битами, используется демодуляция с мягким решением. После мягкой 

битовой демодуляции последовательность дескремблируется той же 

последовательностью, с которой она была скремблирована в передатчике. 

Декодирование LDPC. В 5G NR используются коды с малой плотностью 

проверок на чётность (LDPC, от англ. Low-density parity-check code).  

Десегментация кодового блока и удаление CRC. Последними шагом при 

обработке принятого сигнала является десегментация кодового блока и удаление 

CRC. Операция десегментации обратна сегментации транспортного блока в 

передатчике. После чего следует проверка контрольной суммы. Если принятый CRC 

не совпадает с вычисленным по принятому блоку, то блок считается не принятым. 

 

1.7 Гибридная массовая система с множеством излучателей и множеством 

приемников (MIMO) 

 

Одной из важных технологий, обеспечивающей высокую производительность 

мобильных сотовых сетей пятого поколения в миллиметровом диапазоне длин волн, 

является использование гибридной массовой системы MIMO [6]. На рисунке 1.3 

показана упрощенная структура гибридной системы MIMO для одного пользователя. 

Предполагается, что передатчик имеет 
sN  потоков данных, каждый из которых 
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передается по своему лучу диаграммы направленности антенной системы, состоящей 

из 
tN  антенных элементов. На эти антенные элементы подается RF

tN радиосигналов, 

формируемых в радиочастотных цепях. Приемная система использует 
rN  антенных 

элементов и RF

rN  радиочастотных цепей для приема 
sN  потоков данных. Для 

достижения основной цели гибридной структуры – низкой сложности – количество 

радиочастотных цепей должно быть меньше количества антенн, и, следовательно 

( ) ( ).RF RF

s t r t rN N N N N   

 

 

Рисунок 1.3 – Блок-схема гибридного прекодирования/комбинирования в MIMO-

системе  

 

Обработка вектора s, представляющего 
sN  потоков данных, может быть 

представлена  последовательным умножением его на матрицу цифрового прекодера 

𝐅𝐵𝐵 (цифровое предкодирование), а затем на матрицу радиочастотного прекодера 𝐅𝑅𝐹 

(аналоговые фазовращатели). Аналогично, в приемном тракте вектор принятого 

сигнала умножается на матрицу радиочастотного комбинирования 𝑾𝑅𝐹
∗  и матрицу 
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цифрового комбинирования 𝑾𝐵𝐵
∗ . Эффекты, возникающие при прохождении сигнала 

по радиоканалу, описываются канальной матрицей 𝐇. 

 

1.8 Метрики эффективности системы связи 5G 

 

BER (от англ. Bit Error Rate) и BLER (от англ. Block Error Rate) являются 

основными критериями для оценки эффективности систем мобильной радиосвязи. 

Эти величины вычисляются как: 

𝐵𝐸𝑅 =  
Количество битов ошибок 

Количество всех переданных битов
 

BLER =  
Количество ошибочных блоков

Количество всех переданных блоков
 

 

MSE (от англ. Mean Square Error) – это среднее квадратичное расстояние между 

наблюдаемыми и предсказанными значениями: 

 

 
2

1

1 ˆ
M

i i

i

MSE S S
M 

  ,      (1.1) 

где 
iS – наблюдаемое значение;  

ˆ
iS  – соответствующее прогнозное значение; 

M – количество наблюдений. 

 

Спектральная эффективность является одним из наиболее важных критериев, 

который должен быть максимизирован при разработке матриц прекодирования и 

комбинирования, при разработке систем массового MIMO. Спектральная 

эффективность гибридной mMIMO системы может быть выражена в следующем 

виде: 
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где 2

n n
* *

BB R BRF F B
R W WW W  – ковариационная матрица шума после 

комбинирования; 

BB
F  − цифровой прекодер; 

RF
F  − радиочастотный прекодер; 

BB
W  − цифровая матрица комбинирования; 

RF
W  − радиочастотная матрица комбинирования; 

𝐇 – матрица радиоканала. 

 

1.9 Выводы к главе 1 

 

В данной главе представлено краткое описание системы 5G NR. Рассмотрены 

различные сценарии использования систем 5G. Спектр таких сценариев достаточно 

широк. Некоторые из них требуют быстрой синхронизации между пользовательским 

оборудованием и базовой станцией, другие требуют очень низкой временной 

задержки при передаче данных с чрезвычайно высокой надежностью. Как следствие, 

при разработке 5G-приемника необходимо учитывать многообразные, зачастую 

противоречивые требования, обеспечивающие реализацию всех сценариев. В 

остальной части первой главы представлено краткое описание структуры приемников 

5G, используемое в последующих главах. Кроме того, здесь представлены меры 

эффективности, на основе которых проводится оценка производительности 5G-

системы. 
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2 Процедура синхронизации в 5G системе 

 

CP-OFDM является основным видом модуляции для систем сотовой связи 

пятого поколения (5G NR) для восходящей и нисходящей передачи [1]. Это 

обусловлено тем, что OFDM обеспечивает хорошую устойчивость к частотно-

селективным замираниям, обладает высокой спектральной эффективностью и 

гибкостью при распределении частотно-временных ресурсов [6]. 

С другой стороны, при использовании OFDM мобильная система связи 

становится крайне чувствительна к ошибкам синхронизации передающего и 

приемного устройств. Можно выделить два основных вида таких ошибок.  

Первый из них связан со смещением несущей частоты принимаемого 

радиосигнала относительно частоты гетеродина приемного устройства.  

Второй тип связан со смещением во временной области сигнала (смещение 

начального символа, смещение частоты дискретизации).   

Когда гетеродины передатчика и приемника не синхронизированы, ошибки 

синхронизации приводят к изменению отношения сигнал/шум в приемном тракте. 

Таким образом, можно говорить о том, что проблемы синхронизации в OFDM-

системах тесно связаны с вопросами помехоустойчивости этих систем [10]. 

В данной главе представлен анализ математической модели системы 5G NR при 

наличии различных видов мешающих факторов: аддитивного гауссовского шума, 

ослабления сигнала в радиоканале, смещения начального символа (СНС), смещения 

частоты дискретизации (СЧД) и смещения несущей частоты (СНЧ).  

Проведенный анализ позволил получить аналитическое описание искажений, 

вносимых в OFDM этими факторами. Результаты этой главы служат основой для 

разработки новых методов оценки и исправления ошибок синхронизации в системе 

5G, описание которых приведено в следующей главе. 

 



33 

 

2.1 Математическая модель системы 5G при наличии различных видов 

мешающих факторов 

 

Схема передачи OFDM основывается на разделении широкополосного канала 

на ортогональные узкополосные подканалы. Каждый OFDM-символ задается 

последовательностью из комплексных QAM-символов, модулированных взаимно-

ортогональными на символьном временном интервале поднесущими колебаниями. 

Биты данных преобразуются в последовательность QAM-символов 
,l kX , где  и l k

обозначают номер OFDM-символа и индекс частоты поднесущей, соответственно.  

Считаем, что данное созвездие имеет среднюю энергию  22 .x kE X   

Обозначим за ( )ls n  последовательность отсчетов Ɩ-го передаваемого символа OFDM, 

за  и N Ng  – длину окна БПФ и циклического префикса, соответственно. В этих 

обозначениях ( )ls n можно представить в виде: 

 

 
( ),   при  0,

( )
( ),          при  0 ,

l g

l

l

x n N N n
s n

x n n N

   
 

 
, (2.1) 

где 
21

,

0

1
( ) ,  0

j knN

N
l l k

k

x n X e n N
N





   . 

 

Таким образом, один OFDM символ состоит из N  комплексных гармоник, 

промодулированных N  комплексными символами модуляции ,l kX . Длина OFDM 

символа в отсчетах 
sN является суммой величин N  и 

gN .  Весь передаваемый OFDM 

сигнал является совокупностью всех символов, т.е.: 
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 ( ) ( )l

l

s n s n




  . (2.2) 

 

Для моделирования многолучевости в данной работе использовалась хорошо 

известная TDL (от англ. Tapped-delay line) модель [11] многолучевого канала 

распространения радиоволн, представляющая радиоканал в виде линии задержки с 

отводами. Импульсная характеристика такого канала может быть представлена в 

виде: 

 

 

( ) 1

0

( , ) ( ) ( ( ),
L t

l l

l

h t g t t   




   (2.3) 

где ( )L t  – меняющееся во времени случайное количество переотраженных 

лучей, приходящих в точку приема; 

 ( )lg t  определяет случайные амплитуду и фазу сигнала в луче с номером l ; 

 
l  задает значение случайной задержки сигнала в l -ом луче.  

 

Для моделирования наличия в принятом сигнале тепловых шумов 

использовалась хорошо известная AWGN-модель (от англ. Additive White Gaussian 

Noise). 

Сигнал в приемном тракте после удаления циклического префикса может быть 

записан в виде: 

 

 

21

, , ,

0

1
( ) ,  ,  0 ,

j knN

N
l l k l k l n

k

y n H X e w n N
N





 
    

 
  (2.4) 

где 
2( ) 1

( )

,

0

( )
l

L n
j k n

N
n k l

l

H g n e









   – передаточная функция многолучевого канала на 

k -ой поднесущей OFDM-сигнала; 
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,l nw  – отсчеты белого гауссова шума с мощностью  22

,n l nE w   и 

статистически не зависят от 
,l kX . 

 

В приемном тракте, как показано на рисунке 2.1, принятый сигнал переносится 

с несущей частоты в базовую полосу (на нулевую частоту), а затем фильтруется и 

дискретизируется. Дискретизация и преобразование с понижением частоты 

выполняются с помощью гетеродина. Гетеродин приемного устройства требуется 

постоянно синхронизировать с гетеродином на стороне передатчика. Без 

синхронизации, смещение частоты между передатчиком и приемником может сделать 

OFDM-систему неработоспособной. 

 

 

Рисунок 2.1 – Модель приемного тракта при наличии ошибок синхронизации 

 

Ниже последовательно в математическую модель принятого сигнала (2.4) 

последовательно добавляются ошибки синхронизации. 

 



36 

 

2.1.1 Модель смещения частоты и фазы несущего колебания 

 

Смещение несущей разделяется на две части: первая – целочисленное смещение 

частоты (ЦСЧ), которое кратно расстоянию между поднесущими, и вторая часть - 

дробное смещение частоты (ДСЧ), которое меньше расстояния между поднесущими.  

Смещение несущей частоты принятого сигнала относительно частоты 

гетеродина в приемном тракте введено в модель следующим образом.  

Пусть принятый сигнал с несущей частотой 
cf  умножается при 

гетеродинировании на гармоническое колебание с частотой (1 ) cf , где   – 

относительное смещение частоты гетеродина.  

Величина   определяет дополнительный фазовый сдвиг 2 ,c sf T

приобретаемый каждым дискретным отсчетом сигнала при гетеродинировании на 

временном интервале 
sT , равном шагу дискретизации в передающем тракте. Таким 

образом, для введения в модель Ɩ-го принятого OFDM-символа смещения несущей 

частоты достаточно последовательность его дискретных отсчетов умножить на 

множитель 

 
2

s glN N n
j j

Ne


 

 


, где   – фазовое смещение несущей. 

 

 

  212

, , ,

0

1
( ) ,  , 0

s glN N n j knNj j
N N

l l k l k l n

k

z n e H X e w n N
N

 
 

  



 
    

 
 . (2.5) 

 

2.1.2 Модель временной ошибки синхронизации 

 

Общее временное смещение можно разделить на два фактора.  

Первый - смещение начального символа (СНС), составляющее целое число 

дискретных отсчетов и возникающее, когда начало OFDM символа неизвестно.  
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Второй фактор – смещение частоты дискретизации (СЧД).  Если гетеродин 

приемного устройства работает медленнее, чем гетеродин передатчика, это приводит 

к увеличению периода дискретизации и положительному смещению часов 

дискретизации. 

СНС моделируется как задержка в принимаемом сигнале ( )n  , где   – 

целочисленное неизвестное время приема символа OFDM. Стоит отметить, что 

система OFDM очень чувствительна к смещению символа, что может повлиять на 

общую производительность системы.  

В зависимости от значения   возникают различные искажения. Действительно, 

если 0  , то СНС нет и нет обусловленных им искажений.  

При 0   на текущий OFDM-символ накладывается следующий символ 

(межсимвольная интерференция). Если 0gN     символ OFDM искажается в 

результате внутрисимвольной интерференции.  

При 
gN    на текущий OFDM-символ накладывается предыдущий символ 

(межсимвольная интерференция). 

Смещение частоты дискретизации легко учесть, если ввести относительное 

изменение шага дискретизации  . Шаг дискретизации в приемном тракте системы 

мобильной связи определим как (1 )s sT T   .  

Если величина   положительна (отрицательна), то n -ый отсчет в принятом 

сигнале берется на 
sn T  секунд раньше (позже), чем он был бы взят при отсутствии 

СЧД. Рассмотрим случай передачи в нисходящем канале 5G (количество ресурс-

блоков – 52, разнесение поднесущих – 15 КГц). Частота дискретизации составляет 

ц15.3 МГ6 sF  , а длина передаваемого слота достигает 15360 выборок. 

Предположим, что смещение частоты 100 ppm    ( 410   ), тогда новая частота 

дискретизации 1.536 s sF F MHz   , и длина дискретизированного принимаемого 

слота изменится на 2 sampleslotL    . 
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Как мы видим, СЧД может изменить длину дискретизированного принимаемого 

сигнала, этот эффект также называется дрейфом окна OFDM символа и может 

рассматриваться как долгосрочный эффект, поскольку для изменения длины сигнала 

на одну выборку требуется долгое время. Дрейф окна может быть смоделирован для 

(Ɩ-го OFDM символа и k-й поднесущей) как поворот принимаемого QAM символа на 

2
s glN N

k
N

 
 

 
 

. 

С учетом вышесказанного, сигнал (2.5) на приемной стороне может быть 

записан в виде: 

 

 

 ( (1 ) ) 2 ((1 ) )12 2

, , ,

0

1
( )  ,

s gs g
lN N klN N n j k nNj j j

N N N
l l k l k l n

k

r n e H X e e w
N
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  

     



 
  
  
  (2.6) 

где 0 n N  . 

 

2.2 Общая модель искажений от ошибок синхронизации 

 

Выполним демодуляцию OFDM-сигнала, применив к последовательности 

отсчетов принятого сигнала (2.6) дискретное преобразование Фурье: 
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,l,kjarg(Σ )

l,k l,k l,k l,k l,k    =  X Σ e +   ICI  +ISI +N                      (2.7) 

 

Из (2.7) очевидно, что наличие ошибок синхронизации проводит к четырем 

эффектам. Во-первых, экспоненциальный множитель ,arg( )l ki
e


 в первом слагаемом 

приводит к повороту фазы модуляционного символа. Во-вторых, амплитудный 

множитель ,l k  в первом же слагаемом обеспечивает амплитудные искажения. 

Третий эффект описывается вторым слагаемым. Он обусловлен нарушением 

взаимной ортогональности колебаний поднесущих на символьном интервале и 

обычно в литературе обозначается как ICI (от англ. Inter Carrier Interference). 
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Четвертый эффект описывается третьим слагаемым и обозначен как ISI (от англ. Inter 

Symbol Interference). 

Можно представить 
k  в виде: 
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Основной задачей при синхронизации является оценка значений ( , , ,   ) и их 

компенсация для восстановления принятого сигнала. В случае идеальной 

синхронизации, когда значения ошибок синхронизации равны нулю, т.е. при 

 0, 0, 0, 0       : 
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где 
 
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m

N for k i
e

for k i

 




 


 , и демодулированные символы может быть записан в 

виде: 

 

 , , , ,l k l k l k l kY H X N  . (2.10) 
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Очевидно из (2.10), что в этом случае символы OFDM изолированы друг от 

друга во временной и частотной областях. 

 

2.2.1 Модель искажений от смещения начального символа  

 

Для описания влияния смещения символа, зафиксируем остальные параметры 

смещения равными нулю ( 0, 0, 0     ), а канал передачи будем рассматривать 

как недисперсный гауссовский канал, т.е. 
, 1l kH  .  

В случае 0  , выражение (2.7) можно записать в виде: 
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(2.11) 

  

Из выражений (2.11) очевидно, что величина принятого символа ослабляется на 

коэффициент 
N

N


, а фаза поворачивается на коэффициент 

2 k

N

 
. Вращение фазы 

изменяется с числом поднесущих k и величиной смещения   и постоянно во времени. 

В [12, 13] ISI и ICI рассматриваются и моделируются как дополнительный шум, 

аппроксимируемый гауссовским шумом с мощностью: 

 

 

2

2 2
N N



 


 
   

 
. (2.12) 
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Отметим здесь и дополнительный эффект от смещения символьного времени, 

которым является ухудшение точности оценки канала. Действительно, СНС вызывает 

смещение положения DMRS-сигналов во времени, что приводит к ошибке в оценке 

канальной матрицы. 

В случае 0gN     OFDM-символ искажается в результате 

внутрисимвольной интерференции. Входной вектор БПФ будет содержать N выборок, 

которые относятся только к Ɩ-му переданному OFDM-символу, а интерференция с 

другими OFDM-символами будет нулевой 
, 0l KISI  . В этом случае после OFDM-

демодуляции получим: 
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2

, ,      
j k

N
k i l ke X N

 

  .  (2.13) 

           

Из выражения (2.13) видно, что СНС приводит только к повороту фазы 

принятого символ. Этот поворот не меняется во времени и пропорционален индексу 

поднесущей k. 
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2.2.2 Модель искажений от смещения частоты дискретизации  

Для описания влияния смещения частоты дискретизации, предположим, что 

другие параметры смещения отсутствуют ( 0, 0, 0     ), а канал передачи 

данных является недисперсным гауссовским каналом, т.е. 
, 1l kH  . Тогда выражения 

(2.7) можно представить в виде: 
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(2.14) 

             

Очевидно, что наличие СЧД приводит к трем эффектам: 

1) поворот фазы модуляционного символа 
,( )l kang  , 

2) амплитудные искажения ,l k , 

3) нарушение взаимной ортогональности колебаний поднесущих на 

символьном интервале (ICI). 

Поворот фазы можно записать как: 

 

  ,( ) 2 ( 1) .l k s g

k
ang lN N N

N


      

   (2.15) 

 

Отметим, что величина 
,( )l kang   пропорциональна индексу поднесущей k и 

линейно возрастает для последовательных OFDM символов. Следовательно, точки 
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созвездия принимаемых QAM-символов вращаются со скоростью, линейно 

зависящей от индекса поднесущей. Поворот фазы состоит из двух членов, первый из 

которых зависит от времени и увеличивается со временем, а второй постоянен во 

времени. В некоторых работах второй член рассматривают как часть набега фазы в 

радиоканале и, таким образом, его здесь можно не учитывать. 

Третий эффект – ICI – обусловлен нарушением взаимной ортогональности 

поднесущих в OFDM-сигнале и проявляется как просачивание части мощности 

передаваемого на той или иной поднесущей модуляционного символа на соседние 

поднесущие. Этот эффект выглядит как некоторый дополнительный аддитивный 

шум, несколько снижающий отношение сигнал/шум в демодуляторе и 

увеличивающий, как следствие, вероятность битовой ошибки. В данной работе 

предполагается, что мощность этого дополнительного шума достаточно мала так, что 

коррекция эффектов, вносимых наличием СЧД сводится к амплитудно-фазовой 

коррекции принимаемых модуляционных символов. 

В [14] эффект деградации SNR (от англ. Signal to Noise Ratio) из-за смешения 

частоты дискретизации описан аналитически. Деградация для каждого k-го 

поднесущего колебания определяется следующим образом: 
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D k f
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 

, (2.16) 

где 
SCOf – смешения частоты дискретизации, наблюдаемое в приемнике в 

частях на миллион (ppm, от англ. Part-Per-Million); 

      
sE  и 

oN – энергия принятого символа и энергия шума, соответственно.  

 

В выражении (2.16) мы видим, что ухудшение зависит от индекса поднесущей 

k. В 5G NR максимальное число поднесущих может достигать 4096 при максимальной 

полосе пропускания 400 МГц; следовательно, влияние смещения частоты 
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дискретизации будет большим по сравнению с системой LTE, где максимальное число 

поднесущих составляет 2048.  

Рисунок 2.2 демонстрирует, как ухудшение SNR зависит от индекса 

поднесущих для 20 s

o

E
dB

N
 и различных значений СЧД. 

 

 

а – количество поднесущих = 2048, б – количество поднесущих = 4096. 

Рисунок 2.2 – Зависимость ухудшения SNR от индекса поднесущих для различных 

значений СЧД. 

 

Когда значение СЧД мало, ухудшение, вызванное ICI, можно игнорировать. 

Однако, при больших значениях СЧД, ухудшение будет значительным, и потребуется 

какой-то механизм коррекции СЧД. 

 

2.2.3 Модель искажений от смещения несущей частоты (СНЧ) 

 

Для описания влияния смещения несущей, предположим, что другие параметры 

смещения равны нулю  ( 0, 0   ), а элементы канальной матрицы , 1l kH  . Тогда 

выражение (2.7) можно записать в виде: 
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(2.17) 

 

Смещение несущей частоты ослабляет полезный сигнал и вносит ICI и поворот 

фазы модуляционного символа. Таким образом наблюдаются те же эффекты, что и в 

случае наличия СЧД. Поворот фаз можно записать как: 

 

  ,( ) 2 ( 1)l k s gang lN N N
N


      

  . (2.18) 

 

Деградация SNR из-за СНЧ определяется следующим образом [15]: 
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Отметим, что деградация SNR пропорциональна квадрату СНЧ, а также зависит 

от количества поднесущих N и SNR. 

Разделим задачу коррекции влияния СНЧ на принятый сигнал на две части. 

Первая из них должна решаться при установлении связи и ориентирована на 

коррекцию больших величин СНЧ (здесь СНЧ может быть больше, чем расстояние 

между поднесущими). Вторая часть связана с необходимостью коррекции эффектов 
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от малых (остаточных) смещений. Эта коррекция должна выполняться во время 

работы в режиме отслеживании.  

 

2.2.4 Общая модель искажений от ошибок синхронизации 

 

В случае, когда присутствуют все ошибки синхронизации, множитель ,l k  в 

выражении (2.7) может быть записан в виде: 
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(2.20) 

 

При малых ошибках синхронизации можно пренебречь величинами второго 

порядка малости. Тогда: 

 

 (1 )k k        . (2.21) 

 

Кроме того, будем считать, что .N   Тогда 
k можно представить в виде: 
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где  
2 k

N

 
   - поворот фазы из-за СНС; 

              2 1s g

k
lN N N

N


      - поворот фазы из-за СЧД; 

               2 1s glN N N
N


      – поворот фазы из-за СНС.  

Проиллюстрируем полученную зависимость угла поворота фазы от ошибок 

синхронизации на конкретном примере. Рассмотрим случай передачи в нисходящем 

канале 5G со следующими параметрами: количество ресурсных блоков – 52, 

разнесение поднесущих – 15 кГц, обычный циклический префикс. В этом случае 𝑁 =

1024, а длина CP равна 80 отсчетам для первого OFDM-символа и 72 отсчетам для 

остальных OFDM-символов. Кадр состоит из 10 подкадров и на каждый приходится 

один слот. Каждый слот содержит 14 OFDM-символов. Частота дискретизации равна 

15.36sF   МГц (шаг дискретизации по времени 
-81

6.5104 10 секундs

s

T
F

   ).  

Предположим, что принятый сигнал искажен со следующей ошибкой 

 10 , 2 отсчета, 150 ppm, 8 ppmградусов        , Для того, чтобы исключить 

влияние ICI и ISI, передается один QAM-символ на поднесущей с индексом 100k  . 

На остальных поднесущих передаются символы нулевой мощности, так что 

0, 0ICI ISI  . Рассмотрим два случая. Первый – когда номер символа OFDM 0l  . 

Поворот созвездия для этого случая иллюстрируется на рисунке 2.3. Второй случай, 

когда 9l   иллюстрируется на рисунке 2.4 . 
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 Рисунок 2.3 – Зависимость поворота фазы от ошибок синхронизации когда l = 0 

 

Рисунок 2.4 – Зависимость поворота фазы от ошибок синхронизации когда l = 9 

 

Проанализируем искажения положения точки модуляционного созвездия, по 

приведенным рисункам. Видно, что смещение фазы несущей постоянно для двух 

случаев и вызывает поворот передаваемого QAM символа на величину смещения 

10   градусов. Смещение начального символа на величину 2 sample,   вызывает 
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вращение фазы, равное  
2

1.2272 рад 70.3
j k

N

 
     градусов. Смещение 

частоты дискретизации вызывает поворот фазы, равный 0,0537 рад (3,08 градусов) для 

номера символа OFDM 0l   и 0,9632 рад (55,2 градусов) для номера символа OFDM 

9l  . Смещение несущей частоты вызывает поворот фазы, равный 0,8593 рад (49,2 

градусов) для номера символа OFDM 0l   и 15,4088 рад (162,9 градусов) для номера 

символа OFDM 9l  . 

 

 

Рисунок 2.5 – Зависимость поворота фазы от каждой поднесущей 

 

На рисунке 2.5 показан поворот фазы, произошедший в OFDM-символе из-за 

ошибок синхронизации в зависимости от номера поднесущей. Существует 

постоянное смещение фазы из-за смещения фазы несущей, как показано линией (1). 

Влияние смещения начального символа и смещения частоты дискретизации показано 

линиями (2) и (3), соответственно. Эти два смещения пропорциональны индексу 

поднесущей. Поворот фазы из-за смещения несущей частоты показан линией (4). 

Наклон линии (4) не меняется по сравнению с линией (3). Это связано с тем, что 
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поворот фазы от СНЧ не зависит от индекса поднесущей и напрямую переносится на 

уровень поднесущей. 

 

2.3 Выводы к главе 2 

 

Полученное общее выражение (2.7), описывающее эффекты от всех мешающих 

факторов, позволило провести анализ вклада каждого из них. В главе приведены 

аналитические выражения, позволяющие оценить вклады от наличия СНС, СНЧ и 

СЧД по отдельности. Эти выражения позволили в дальнейшем разработать новые 

методы коррекции искажений OFDM-сигнала при его приеме.  
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3 Оценка и компенсация ошибок синхронизации в приемнике 5G: 

 

Существуют три основные задачи синхронизации, которые должен выполнять 

приемник 5G. 

Оценка смещения начального символа (СНС). Для выполнения демодуляции 

приемник должен знать моменты времени, в которые модулированный сигнал может 

изменить свое состояние. 

Оценка смещения несущей частоты (СНЧ). При использовании когерентного 

приема, как в системах OFDM, необходимо знание как частоты, так и фазы несущего 

колебания. Оценка фазы и частоты несущей в литературе называют восстановлением 

несущей, синхронизацией несущей или синхронизацией частоты. 

Оценка смещения частоты дискретизации (СЧД). Приемник должен 

учитывать рассогласование между синхронизаторами выборки как в передатчике, так 

и в приемнике. 

В данной главе рассматриваются методы решения всех трех этих задач. В начале 

главы приведен обзор существующих методов решения.  

Анализ существующих решений позволил предложить оригинальные методы 

оценки и коррекции искажений, описанию которых посвящена оставшаяся часть 

главы. Здесь же приводятся результаты апробации предложенных методов в серии 

численных экспериментов. 

 

3.1 Обзор существующих методов синхронизации в OFDM-системах 

 

Методы синхронизации OFDM можно разделить на 2 категории: 

а) без использования данных (NDA, от англ. Non-Data-Aided): с 

использованием корреляции между CP и концом символа; 
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б) с помощью данных (DA, от англ. Data-Aided): с использованием 

дополнительных данных, таких как преамбула и пилотные символы. 

Методы синхронизации также делятся на две категории в зависимости от того, 

где применяется метод: 

а) до ДПФ (во временной области), когда синхронизация проводится по 

принятому сигналу до демодулятора OFDM; 

б) пост-ДПФ (частотная область), когда синхронизация выполняется по 

принятым символам после демодулятора OFDM. 

В последние годы проводилось много исследований по синхронизации OFDM-

систем. Мус привел оценку максимального правдоподобия для смещения несущей 

частоты, которое вычисляется в частотной области [16]. Он предполагает, что 

синхронизация символа известна, поэтому нужно просто найти смещение несущей 

частоты. Границей диапазона оценки величины смещения несущей частоты является 

расстояние между поднесущими. Он также описывает, как увеличить этот диапазон, 

используя более короткие опорные символы для нахождения смещения несущей 

частоты. Статистические характеристики оценки ухудшаются по мере уменьшения 

длины символов, поскольку при этом уменьшается количество отсчетов для 

усреднения. Длина опорных символов должна быть больше защитного интервала, 

чтобы импульсная характеристика канала не влияла на оценку смещения частоты.  

Ногами и Нагашима [17] предложили алгоритмы для определения смещения 

несущей частоты и смещения частоты дискретизации. Они используют нулевые 

символы, когда в течение одного символьного периода ничего не передается, чтобы 

по падению принимаемой мощности можно было определить начало кадра. 

Смещение несущей частоты находится в частотной области после применения 

окна Ханнинга и ДПФ. Нулевой символ также используется в [18].  

Ван де Бик [19] описывает метод, в котором оценка времени начала символа 

производится на основе корреляции с циклическим префиксом. Классен представил 
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метод совместной оценки моментов времени начала символов и смещения несущей 

частоты [20]. Однако, он очень сложен в вычислительном отношении, поскольку 

является итеративным.  

Шмидл и Дональд [12] представили некоторые модификации метода Классена, 

которые значительно упрощают вычисления, необходимые для синхронизации, и 

расширяют диапазон получения смещения несущей частоты. Метод в данной работе 

позволяет избежать дополнительных накладных расходов, связанных с 

использованием нулевого символа, при этом обеспечивая большой диапазон оценки 

смещения несущей частоты. Этот метод является одним из наиболее часто 

используемых алгоритмов для оценки СНЧ. Дробная часть СНЧ получается путем 

кросскорреляции между двумя одинаковыми половинами первого тренировочного 

символа, а целая часть оценивается по методу Классена. Метод Шмидла широко 

используется в качестве эталона сравнения производительности для многих подходов 

к оценке СНЧ. 

Ван де Бик в [21] также представил метод совместной оценки максимального 

правдоподобия для времени стартового символа и смещения частоты в системах 

OFDM. Он использует избыточную информацию, содержащуюся в циклическом 

префиксе. Метод применим только в том случае, когда искажения в канале вносятся 

только аддитивным шумом. Как следствие, эффективность этого метода зависит от 

соотношения длины CP и разброса задержек в многолучевом канале [22].  

Авторы в [23] исследовали влияние смещения кадра на производительность 

системы OFDM. Анализ показывает, что оценка канала через интерполяцию, как это 

обычно используется для когерентных OFDM систем, очень чувствительна к 

смещению кадра. Из этого следует, что для таких систем требования к точности 

оценки времени начала кадра гораздо выше, чем для систем, использующих 

дифференциальную модуляцию. 



55 

 

Известно несколько методов слепой синхронизации, которые считаются 

предпочтительными решениями в случае отсутствия пилотных символов. Эти методы 

используют циклостационарность OFDM сигналов. Так, например, в [24-26] показано, 

что для некруговых созвездий частотное смещение может быть восстановлено из 

циклических частот принятого сигнала путем максимизации суммы циклических 

коэффициентов автокорреляции. Циклостационарность OFDM сигналов также 

используется в [27, 28]. Основным ограничением этих методов, является то, что канал 

должен быть известен. Этого ограничения удается избежать в алгоритме, 

предложенном в [29], где отклик канала моделируется численно.  

В [30, 31] предложен слепой детерминированный метод оценки СНЧ. В этом 

методе вводится понятие функции затрат, которая вычисляется на основе разницы в 

частотной области между исходным сигналом и сдвинутым во временной области 

сигналом. Функцию затрат приближенно описывают функцией косинус. Оценка СНЧ 

производится путем простой аппроксимации функции затрат, проводимой по трем 

точкам измеряемых значений. Этот метод прост, но ограничен только оценкой 

дробной части, а конечный результат чувствителен к шуму. 

Процедура установлении связи в системе 5G считается одной из наиболее 

важных операций, которые должны выполняться приемником. Она должна быть 

максимально быстрой и точной. В сетях 5G начальный доступ выполняться на основе 

блока периодического сигнала синхронизации SS (от англ. Synchronization Signal), 

который начинается с поиска первичного сигнала синхронизации PSS [32, 33].  

После того, как PSS успешно обнаружен, производится детектирование SSS и 

декодирование PBCH. Как следствие, время, затрачиваемое абонентом на процесс 

синхронизации нисходящего канала, сильно зависит от скорости обнаружения PSS. В 

[34] авторы описали процедуру синхронизации при установлении связи 5G. Они 

представили два метода оценки СНЧ. Первый – метод максимального правдоподобия 

ML (от англ. Maximum Likelihood) по циклическому префиксу, а второй – метод 
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частичной кросс-корреляции PSS. Метод максимального правдоподобия был 

предложен в [35].  

Этот метод очень чувствителен к ошибкам синхронизации и шумам канала. С 

целью улучшения метода, авторы в [36] предложили разделить CP на три части, а 

затем использовать ту часть, на которую меньше влияет канал. Отметим здесь, что и 

модифицированная версия не лишена недостатков, т.к. нет гарантии, что выбранная 

часть CP не будет искажена.  

Кроме того, использование меньшего количества отсчетов сигнала для оценки 

СНЧ снижает точность метода ML (повышает дисперсию оценки). Аналогичные 

методы используются в [37, 38].  

Второй способ оценки СНЧ основан на вычислении частичной корреляции 

между принятым сигналом PSS и репликой последовательности PSS на протяжении 

половины длины символа [35]. Фаза этой корреляции пропорциональна СНЧ. Этот же 

метод используется и в [32]. 

Из вышесказанного можно сделать следующие выводы. 

Существуют две категории методов синхронизации во временной области (до 

ДПФ): без использования данных (NDA) и с использованием данных (DA). Методы 

без использования данных используют сходство между частью циклического 

префикса и соответствующей частью данных принятого символа OFDM для оценки 

временных и частотных смещений.  Методы NDA, использующие CP, могут оценить 

СНЧ только в диапазоне ±0,5 расстояния между поднесущими. Эти методы не 

требуют дополнительных тренировочных символов OFDM, что повышает 

эффективность передачи данных. С другой стороны, CP может быть сильно искажен, 

т.к. часть или весь циклический префикс текущего символа интерферирует с 

предыдущим символом при прохождении сигнала через многолучевый канал. Такие 

искажения значительно снижают точность оценки СНЧ. 
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Методы DA используют известную последовательность референсных 

символов, для оценки временных и частотных смещений. Недостатком 

синхронизации DA является снижение эффективности передачи данных из-за вставки 

опорных символов. Однако, этот метод обеспечивает лучшие результаты и более 

широкий диапазон оценки СНЧ, чем алгоритмы NDA. 

Далее рассмотрим методы, разработанные в рамках диссертации, для оценки и 

компенсации ошибок синхронизации. 

 

3.2 Ошибки синхронизации режима установления связи 

 

В системах 5G NR также, как и в LTE, поиск соты проводится на основе блоков 

SS. Блок SS отправляется периодически с переменным периодом от 5 до 160 

миллисекунд. В 5G NR каждый блок SS состоит из трех основных частей: первичный 

сигнал синхронизации (PSS), вторичный сигнал синхронизации (SSS) и физический 

широковещательный канал (PBCH). Процесс установлении связи разделяется на три 

основных этапа [34]. 

1. Обнаружение PSS. Здесь производится оценка СНС, величины СНЧ, номера 

группы идентификации соты. 

2. Обнаружение SSS. В результате производится оценка границы кадра, длины 

CP и идентификатора ячейки. 

3. Декодирование PBCH. Получение абонентом главного информационного 

блока MIB (от англ. Master Information Block), который содержит небольшое 

количество информации, необходимой для установления связи. 

Как показано на рисунке 3.1 Блок SS состоит из 240 последовательных 

поднесущих (20 ресурсных блоков (RB)) в частотной области и 4 символов OFDM во 

временной области. PSS и SSS занимают средние 127 поднесущих в первом и третьем 

символах OFDM, соответственно [3]. Каждая ячейка сотовой сети имеет свой 
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идентификатор физической соты cell

IDN . Согласно 3GPP [1], существует 1008 

возможных значений cell

IDN , и он может быть получен как сумма двух компонентов: 

номера группы идентификации соты  (2) 0,1,2IDN  , и индекса группы идентификации 

соты  (1) 0,1,...,336IDN  , где : 

 

 (1) (2)3 .cell

ID ID IDN N N   (3.1) 

 

 

Рисунок 3.1 – Конфигурация блока 5G SS/PBCH 

 

Значения (2)

IDN  и (1)

IDN  однозначно задают отсчеты сигналов PSS и SSS, 

соответственно. Как следствие, существует 3 различных PSS и 336 различных SSS 

последовательностей. 

Тип и длина используемой последовательности являются ключевыми 

различиями между 4G PSS и 5G PSS. В 4G используется последовательность Задоффа-

Чу (Zadoff-Chu) длиной 72 символа. В 5G в качестве PSS используется m-

последовательность длиной 127 отсчетов [39].  
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Одна из основных причин использования m-последовательности в 5G NR – 

предотвращение неопределенности временного и частотного смещения, которую 

имеют последовательности Задоффа-Чу. Величина автокорреляционной функции 4G 

PSS и 5G PSS показана на рисунке 3.2.  

Можно отметить, что величина автокорреляции 4G PSS имеет периодические 

пики вдоль оси частотного смещения, что затрудняет оценку СНЧ путем перебора 

множества различных гипотез PSS со сдвигом частоты. С другой стороны, 5G PSS 

имеет один пик в центре, что не приводит к неоднозначности временного и частотного 

смещения. Как мы увидим в следующих разделах, чувствительность сигнала 5G PSS 

к смещению частоты будет играть главную роль в предлагаемом методе оценки 

общего значения СНЧ. 

 

 

а – последовательности LTE PSS,  b – последовательности NR PSS 

Рисунок 3.2 – зависимость Автокорреляция PSS от временного и частотного 

смещения 
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3.2.1 Оценка смещения начального символа и целочисленного смещения 

несущей частоты по первичному сигналу синхронизации 

 

Из выражения (2.5), принятый l-й символ OFDM может быть записан как: 

 

 

21 2

, , ,

0

1
( ) .  ,

j kn nN j
N N

l l k l k l n

k

r n H X e e w
N

 




 
  

 
  (3.2) 

где  1 s s gl N n lN N    ; 

      – это относительная величина смещения несущей по отношению к 

расстоянию между поднесущими, она делится на две части: целое смещение частоты 

(ЦСЧ)
I и дробное смещение частоты (ДСЧ)

F , где 
I F    . 

 

Предположим, что принятый сигнал ( )r n  состоит из L-OFDM символов. Задача 

приемника – найти переданную последовательность PSS в принятом сигнале. 

Обнаружение PSS в 5G NR выполняется по максимуму корреляции частотно-

сдвинутого принятого сигнала с тремя возможными сигналами PSS, известными на 

приемной стороне. Алгоритм обнаружения PSS может быть представлен следующим 

образом. 

1. Принятый сигнал сдвигается по частоте на величину кандидата 
I . Сдвиг 

частоты осуществляется с интервалом, равным половине интервала между 

поднесущими. Зададим полосу поиска частотного смещения равной 
2

f
G


так, что 

IG G   . В этом случае существует 2 1G   кандидатов на частотное смещение. 

Максимальное значение G определяется допустимой максимальной ошибкой 
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стандартного генератора UE. Т.к., значение 
2

I

f



,то можно представить величину 

СНЧ как 
2

I
F


   . 

2. Вычисляется кросс-корреляция принятого сигнала, сдвинутого по частоте с 

каждой из трех возможных последовательностей PSS. Метрика функции 

синхронизации может быть представлена в виде: 

 

 
1 2

*2

0

( , , ) ( ) ( ) ,
I nN j
N

I i

n

i r n e p n




   
 



   (3.3) 

где ( )ip k  это OFDM-символ опорной PSS-последовательности с 0 2i  . 

 

3. Положение синхронизации по времени ̂ , оценка группы идентификаторов 

ячеек î  и целое смещение частоты ˆ
I  могут быть определены как: 

 

    
, ,

ˆ ˆ ˆ, , arg max ( , , ) .
I

I I
i

i i
 

      (3.4) 

 

Псевдокод для обнаружения PSS приведен в алгоритме 1. На шаге 7 xcorr 

обозначает операцию кросс-корреляции. После обнаружения PSS, UE должен оценить 

вторую составляющую частотного смещения (дробная часть ДСЧ) [39, 40]. 
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Алгоритм 1: Обнаружение PSS 

1: Входные данные: значение G и все возможные последовательности PSS ( )ip k  

2: for IG G   do 

3:       
2

2( ) ( ) ,
I n

j
N

shiftedr n r n e




  

4:        for 0 2i  do 

5:                ( ) ,    shifted iX xcorr r p   

6:                 ( , ) max ( )Ii X A  

7:                  ( , ) arg max ( )Ii X


 B  

8:        end for 

9: end for 

10:    
,

ˆ ˆ, arg max ( , )
I

I I
i

i i


  A  

11:  ˆ ˆ ˆ, Ii  B  

12: return  ˆ ˆ ˆ, , Ii   

 

3.2.2 Предлагаемый метод оценки дробного смещения частоты 

 

Предложенный метод оценки ДСЧ использует чувствительность сигнала 5G 

PSS к смещению частоты. Было замечено, что положение двух точек вдоль оси 

смещения частоты на выходе кросс-корреляции PSS пропорционально значению 

ДСЧ. Это дает возможность использовать простую интерполяцию для оценки 

пикового смещения, что, в свою очередь, эквивалентно оценке значения ДСЧ. Здесь 

мы рассмотрим математические основы предлагаемого метода. 

В канале AWGN и на основе двух выражений (3.2) и (3.3) можно записать 

величину пикового значения кросс-корреляции в виде (3.5): 

 



63 

 

 

 

ˆ1 2
*2
ˆ

0

ˆ1 2 2
*2

ˆ ˆ

0

ˆ /2 ˆ1 12 2
2 * 2

ˆ

0 0

ˆ ˆˆ ˆ, , ( ) ( )

                ( ) ( )

                ( )

I

I

F

I I

n

nN j
N

I i
n

n nN j j
N N

ni i
n

n nN Nj j
N N

p n i
n n

N

i r n e p n

p n e w e p n

e w p n e






 
 

  
 

   



 
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 
   

 

  





 

 

 
 2

sin1
                

sin

p P F

n

F

N
N

N N

N

 



 
 
  

  
  
  

, (3.5) 

где 
2 and p PN  – длина и средняя мощность последовательности PSS в одном символе 

OFDM.  

 

Отметим, что зависимость кросс-корреляции от ДСЧ определяется функцией: 

 

 
   sin1ˆ ˆ ˆ, ,

sin

F

I

F

i
N

N


  

 
 
 

. 
(3.6) 

Обозначим пиковое значение и соседние к нему точки, вычисляемые на этапе 

оценки ˆ ,I  как: 

 

 

 

1

0

1

ˆ ˆ ˆ, , 1      левая точка,

ˆ ˆ ˆ, ,           пиковое значение,   

ˆ ˆ ˆ, , 1       правая точка.

I

I

I

i

i

i

   

   

   


  





  


   

Легко показать, что значения точек соседних к пиковой также пропорциональны 

ДСЧ: 
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  

1

1
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,
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

 
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

 









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 (3.7) 

На рисунке 3.3 показана величина кросс-корреляции в случае 0I   и при 

различных значениях ДСЧ. Можно отметить, что когда 0F  , то две точки вокруг 

пика  1 1, 
расположены симметрично. Когда 

F  отлично от 0, эти две точки 

перемещаются в новые позиции вокруг пика в соответствии с выражением (3.7). 

 

  

а – ДСЧ = 0, б – ДСЧ= 0,1, г – ДСЧ= 0,2; 

Рисунок 3.3 – Влияние ДСЧ на положение двух точек вокруг пика 
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Из-за асимметрии двух точек вокруг пика ДСЧ, предложенный метод оценки 

зависит от нахождения истинного местоположения пика кросс-корреляции. Таким 

образом, требуется уточнение местоположения пика. В данной работе используется 

параболическая интерполяция вокруг максимума величины кросс-корреляции. Как и 

в [41], общая форма параболической интерполяции представлена в виде: 

 

 
   

     
1 1

1 0 1

1
ˆ .

2 2 2
F

f f f

f f f

 


  





  
  

  
, (3.8) 

где 𝑓 обозначает весовую функцию (от англ. Weighting Function).  

 

Обычно в качестве 𝑓 используют экспоненциальную функцию, 

логарифмическую функцию или функцию тождества (линейная параболическая 

интерполяция) [42]. 

 

Алгоритм 2: предлагаемый метод оценки ДСЧ 

10:    
,

ˆ ˆ, arg max ( , )
I

I I
i

i i


  A  

11:    1 1
ˆ ˆˆ ˆ, 1 ,       , 1I Ii i       A A  

12: 
   

     
1 1

1 0 1

1
ˆ .

2 2 2
F

f f f

f f f

 


  





  
  

  
 

13:  ˆ ˆ ˆ, Ii  B  

14: return  ˆ ˆ ˆ ˆ, , ,I Fi    

 

Псевдокод предлагаемого метода представлен в Алгоритме 2, где он начинается 

с шага 10, т.к. является продолжением Алгоритма 1. Как видно, после оценки значения 

ЦСЧ ( ˆ
I ), из матрицы A значений кросс-корреляции извлекаются две точки  1 1,  , 

а затем производится оценка значения ДСЧ в соответствии с выражением (3.8). 
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Вычислительная сложность предложенного метода минимальна. Эта сложность 

сравнивается со сложностью двух методов: ML-метода и метода кросс-корреляции. 

Если считать, что вычислительная сложность определяется количеством 

комплексных сложений и умножений, то для оценки ML требуются 4 gN  комплексных 

сложений и 4 gN  комплексных умножений, где 
gN – длина CP, а для метода кросс-

корреляции требуются 1N   комплексных сложений и N комплексных умножений, 

где N – длина символа OFDM без CP.  

Вычислительными затратами предложенного метода можно пренебречь, 

поскольку он использует три значения кросс-корреляции, вычисляемые на этапе 

оценки целочисленного смещения частоты и, таким образом, практически не требует 

каких-либо дополнительных вычислений. 

Эффективность предложенного метода проверялась в серии численных 

экспериментов в качестве критерия эффективности использовалась дисперсия оценки 

ДСЧ. В таблице 3 приведены параметры 5G NR сигнала, использовавшегося в 

численных экспериментах.  

 

Таблица  3 – Параметры численных экспериментах 5G-сигнала 

Параметр Значение 

частота дискретизации 61.44 МГц 

несущая частота 4.5 ГГц 

Ширина полосы канала 40 МГц 

Расстояние между поднесущими 30 кГц 

Паттерн блока Case B 

Окно БПФ 2048 

Смещение частоты 0.45 

 



67 

 

Как было указано выше в выражении (3.8) для оценки ДСЧ могут 

использоваться различные весовые функции 𝑓. Для выбора весовой функции 

проводился численный эксперимент, результаты которого представлены на рисунке 

3.4. В качестве модели канала в этом эксперименте использовалась модель AWGN. По 

оси ординат на графике отложены значения дисперсии оценки ДСЧ. По оси абсцисс 

отложены значения SNR. Разные кривые соответствуют различным весовым 

функциям (функция тождества, экспоненциальная функция с основанием равным 0.5 

и логарифмическая функция). 

На рисунке 3.4 видно, что точность оценки ДСЧ при низких значениях SNR 

(менее 7 дБ) имеет близкие значения. При больших величинах SNR использование 

экспоненциальной весовой функции дает лучшие результаты. Именно эта функция 

была выбрана в качестве весовой в остальных численных экспериментах. 

 

 

Рисунок 3.4 –Дисперсия оценки величины ДСЧ в AWGN для различных весовых 

функций 

 



68 

 

На рисунке 3.5 показана зависимость дисперсии оценки величины ДСЧ 

различными методами от отношения сигнал/шум (SNR) в канале AWGN. Отметим, 

что предложенный метод превосходит метод кросс-корреляции PSS для всего 

диапазона SNR, так что разрыв в SNR между значением дисперсии предложенного 

метода и PSS метода составляет около 4 дБ для всего диапазона SNR.  

Предложенный метод превосходит метод ML при малых значениях SNR от -5 

до 7 дБ. Выигрыш по SNR составляет 4 дБ для дисперсии оценки ДСЧ равной 310 . 

 

Рисунок 3.5 – Зависимость дисперсии оценки величины ДСЧ от SNR в канале 

AWGN  

 

На рисунке 3.6 показана зависимость дисперсии оценки величины ДСЧ от 

величины SNR в многолучевом канале типа TDL-A, который подробно описан в [11]. 

Как видно, по сравнению с существующими подходами, предложенный метод 

обеспечивает существенное повышение точности оценки величины ДСЧ. Так, 

например, для SNR равного нулю, значение дисперсии для метода МП равно 10−2, а 

значение дисперсии для предложенного метода в 10 раз меньше и составляет 10−3. 
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Рисунок 3.6 – Зависимость дисперсии оценки от SNR в TDLA канале 

 

3.3 Ошибки синхронизации режима отслеживания 

 

После установления связи между абонентом и базовой станцией, для 

сохранения высокой эффективности приемопередачи в нисходящем и восходящем 

PDSCH и PUSCH каналах связи, необходима постоянная оценка и коррекция ошибок 

синхронизации. Ошибки синхронизации в этом режиме могут появляться по 

следующим причинам: 

а) оставшиеся ошибки от первого этапа при установлении соединения; 

б) изменение условий распространения сигнала с течением времени; 

в) дрейф частот гетеродинов приемопередатчиков; 

г) изменение скорости движения абонента. 

В этом разделе рассматривается процедура синхронизации в режиме 

отслеживания в системе 5G на основе опорных сигналов DMRS и PTRS. 
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3.3.1 Оценка смещения начального символа  

 

Сигналы DMRS в 5G NR разработаны с учетом различных сценариев 

использования системы связи. Особое внимание при разработке уделялось сценариям 

URLLC и eMBB [43]. Предусмотрена поддержка MIMO-систем (до 12 ортогональных 

антенных портов), возможно варьирование в широких пределах количества 

передаваемых DMRS-сигналов (до четырех экземпляров опорного сигнала в слоте). 

Согласно [1], символы DMRS генерируются как в соответствии с выражением: 

 

    
1 1

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

P n c n j c n     , (3.9) 

где 𝑐(𝑛) – псевдослучайная последовательность, определенная в [1]. 

 

Генератор псевдослучайной последовательности инициализируется значением 
initc : 

 

    17 31

,2 1 2 1 2 mod2SCID SCIDn nslot

init symb n f ID ID SCIDc N n l N N n      , (3.10) 

где Ɩ –  номер символа OFDM в слоте;  

slot

symbN – количество символов в одном слоте, которое равно 14 в случае 

обычного CP и 12 в случае расширенного CP; 

,n fn
 – это номер слота в кадре, значение 

SCIDn ∈ {0, 1}; 

SCIDn

IDN – идентификатор скремблирования и  0,1,...,65535SCIDn

IDN  . 

 

Согласно (3.10), для каждого слота в кадре и для каждого символа OFDM, 

можно сгенерировать уникальный опорный сигнал, содержащий взаимно 

некоррелированные псевдослучайные последовательности. Таким образом, опорные 

символы внутри кадра не коррелированы друг с другом. Кроме того, они не 
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коррелированы с символами данных. Свойство уникальности символов DMRS 

позволяет оценивать время начала каждого передаваемого слота и кадра. 

Предположим, что DMRS символы содержатся в 
sl -м OFDM символе. Пусть 

передаваемые QAM символы состоят из 
qN символов модуляции данных 

,sl kq  и 
pN

DMRS символов 
,sl kp , а за   обозначим набор индексов DMRS символов. Кроме того, 

пусть  
2

2

,sp l kE p  . Выражение для 
sl -го передаваемого OFDM символа можно 

представить в виде двух сумм: 
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 ( ) ( )
s sl lQ n P n  , (3.11) 

где 0 n N  . 

 

Отсчеты DMRS-сигнала 
,sl kp  известны на приемной стороне, поэтому сигнал 

может быть воспроизведен в приемнике путем выполнения операции обратного ДПФ 

сетки ресурсов, содержащей все символы DMRS. 

 

Рисунок 3.7 – Структура принятого слота с неизвестным временем символа 
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Пусть количество отсчетов в принятом сигнале ( )sr n  равно 
rL , как показано на 

рисунке 3.7. Эти отсчеты составляют один слот NR 5G. Длина 
rL  определяется 

неизвестным временным смещением начального символа   и длиной 
slot

symbN  OFDM 

символов. Обозначим совокупность отсчетов длиной 
rL  вектором 

 (0), (1),..., ( 1)
T

s s s rr r r L 
s

r . Необходимо определить правильное начало 

принимаемого сигнала ( )sr n . Как видно из рисунка 3.7, принятый сигнал состоит из 

двух частей. Первая – это нежелательный сигнал длиной  . Вторая – 

последовательность отсчетов, принадлежащих нужному слоту, длиной 
rL  . 

Определим слот ( )sp n , который формируется из опорного сигнала ( )
sl

P n , как 

1slot

s symbN N   вектор 
-1 -
, , slot

s s symb s

T

l l N l

 
 s

p 0 p 0 , где 
-1sl

0  – нулевой вектор длиной 1sl  . Кросс-

корреляция между принятым сигналом и известным опорным сигналом может быть 

записана в виде: 

 

 
1

*

,

0

( ) ( ) ( )
rL m

r p s s

n

R m r n m p n
 



  , (3.12) 

где 0 1rm L   .  

 

Для упрощения расчетов кросс-корреляции предположим, что длина 

циклического префикса 𝑁𝑔 ≪ 𝑁 и вклад CP можно не учитывать. В этом случае 

принятый сигнал содержит последовательные 
slot

symbN  OFDM символы и 
slot

r symbL N N    

. Без учета эффекта от СЧД (будет учтен во втором параграфе), принятый слот (2.6) 

может быть представлен в следующем виде: 
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( ) 2 ( )12

, , ,

0

1
( ) .  

lN n j k nNj
N N

l l k l k l n

k

r n e H X e w
N

   


  



 
  

 
 , (3.13) 

где 0 n N   и 0
slot

symbl N  .  

 

Подставляя (3.13) в (3.12), можно получить следующее выражение: 
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Поскольку опорный сигнал ( )
sl

P n  не зависит от двух сигналов 

,( ),  ,   [0, 1],slot

l l n symbQ n w l N    значения кросс-корреляции равны нулю для всех 

значений m, кроме m  . 
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Как можно заметить, пик кросс-корреляции ослабляется на коэффициент 

sin( )
,

sin( )N
N




 обусловленный СНЧ. В случае AWGN канала и без СНЧ выражение (3.15) 

может быть представлено в виде: 
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 (3.16) 

 

Как можно заметить, значения кросс-корреляции зависят от количества и 

мощности символов DMRS. В случае нескольких экземпляров DMRS на слот, все эти 

символы включаются в воспроизводимый опорный слот ( )sp n , и кросс-корреляцию 

(3.15) можно представить в виде суммы: 
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В результате, смещение начального символа можно оценить, как: 

 

  ,
ˆ argmax ( )r p

m
R m  . (3.18) 

 

Если при вычислении кросс-корреляция используются алгоритмы БПФ с 

вычислительной сложностью 𝑂(𝑁 × 𝑙𝑜𝑔𝑁), то сложность процедуры оценки 

смещения начального символа составляет 𝑂(6 × 𝐿 × 𝑙𝑜𝑔2𝐿 +  6𝐿). Как можно 

заметить, вычислительная сложность этого метода очень высока из-за большой 
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длительности сворачиваемых сигналов. Чтобы уменьшить сложность, предлагается 

минимизировать длину коррелируемых сигналов. В режиме отслеживания смещение 

начального символа не должно превышать длину циклического префикса [3]. 

Определим два входных вектора следующим образом. Первый – это ( ) 1K N   вектор 

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

T

l

s s s

K K
r l N r l N
 

    
 

r  который является частью принятого вектора 
s

r . K 

– это количество отсчетов, соответствующее допустимому смещению (длине CP). 

Второй вектор – это 1N   вектор  (1), (2),..., ( )
Tl

s l l lP P P Np , представляющий 

последовательность отсчетов известного опорного сигнала. Упрощенная схема 

предлагаемой процедуры оценки СНС показана на рисунке 3.8. Как видно, длина 

коррелируемых сигналов уменьшаются до K+NL. Кроме того, разделение символов 

DMRS позволяет выполнять операцию кросс-корреляции параллельно для всех 

символов DMRS. Результирующий отклик коррелятора рассчитывается как сумма 

откликов согласованных фильтров для каждого DMRS-символа. 

 

Рисунок 3.8 – Схема предлагаемого метода оценки СНС 
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3.3.2 Оценка смещения частоты дискретизации 

 

Предлагаемый метод оценки СЧД. Как было показано в главе 2 наличие СЧД 

приводит к нескольким эффектам и, в том числе, к повороту фазы принятых 

модуляционных символов. Традиционные методы измерения СЧД в частотной 

области (после ДПФ) наталкиваются на проблему разделения поворота фазы, 

вызванного СЧД, и поворота фазы, вызванного другими причинами (например, 

радиоканалом [44]). Для того, чтобы обойти эту проблему предлагается производить 

оценку величины СЧД до ДПФ.  

 

 

Рисунок 3.9 – Структура 5G слота с дополнительным DMRS-символом 

 

Из-за смещения частоты дискретизации величиной  , интервал дискретного 

времени для Ɩ-го OFDM-символа изменяется на величину 
sN  и может быть 

определен как  ,( 1)s s s slN N l N N    . 
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Рассмотрим для примера случай передачи в нисходящем канале 5G с (полосой 

пропускания = 10 МГц, расстоянием между поднесущими = 15 КГц и обычным 

циклическим префиксом). Частота дискретизации составляет 15.36sF   МГц, а длина 

передаваемого слота равна15360 отсчетам. Предположим, что смещение частоты 

75 ppm    ( 57.5 10    ), тогда новая частота дискретизации 

 z1. K15 H2 s sF F   , а длина дискретизированного принимаемого слота изменится 

на величину 1.152slotL  . Как видно, СЧД может изменять длину принимаемого 

сигнала. Этот эффект также называется дрейфом окна символа OFDM и может 

рассматриваться как долговременный эффект, поскольку для изменения длины 

сигнала на одну выборку требуется длительное время. 

Рассмотрим случай передачи двух символов DMRS, как показано на рисунке 

3.9, с номерами 
1 2
,s sl l  OFDM-символов в передаваемом слоте. Временное расстояние 

между ними составляет 
sD , и для узкополосного радиоканала (когда замирания 

одинаковы на всех поднесущих в течение интервала времени между двумя символами 

DMRS), оценка величины СЧД может быть получена в следующем виде: 

 

 
 

2 1

2 1

ˆ ˆ
ˆ s s

s s sl l N

 






, (3.19) 

где 
1

ˆ
s и 

2

ˆ
s  – оценочные значения СНС первого и второго DMRS-символов 

соответственно.  

 

На рисунке 3.10 показаны результаты кросс-корреляции DMRS-сигналов при 

оценке СНС, когда СЧД равен 75 ppm. Можно отметить, что расстояние между двумя 

пиками равное 1 отсчету обусловлено влиянием СЧД. Предлагаемый метод основан 

на измерении временного интервал между двумя кросскорреляционными пиками.  
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Для более высокой точности необходимо оценивать временной интервал с 

дискретом, меньшим периода дискретизации сигнала. В рассматриваемом примере 

длина одного слота изменилась на 1,152 отсчета из-за СЧД = 75 ppm. Длительность 

сигнала между двумя символами DMRS должна измениться на 0,74 отсчета при 

9.sD   

 

 

Рисунок 3.10 – Выход кросс-корреляции при СЧД = 75 ppm 

 

Для повышения точности предложено использовать аппроксимацию локальной 

области вокруг максимального пика корреляционной функции. В данной работе 

используется параболическая аппроксимация вокруг максимума величины кросс-

корреляции [45], как на рисунке 3.11. Измеренное расстояние составляет 0,732 от шага 

дискретизации и близко к реальному значению (0,74). 
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Рисунок 3.11 – Выход кросс-корреляции при СЧД = 75 ppm после аппроксимации 

 

Проверка эффективности предложенного метода оценки СЧД проводилась в 

серии численных экспериментов. Параметры, используемые при численном 

моделировании, приведены в Таблице 4. Эксперименты проводились для различных 

моделей радиоканалов: AWGN, TDLA30-10 (максимальная доплеровская частота 

составляет 10 Гц, а разброс задержек –  30 нс) и TDLC300-100 (максимальная 

доплеровская частота составляет 100 Гц, а разброс задержек - 300 нс) [11]. 

 



80 

 

Таблица  4 – Параметры численных экспериментах предложенного метода оценки 

СЧД 

Параметр Значение 

Ширина полосы пропускания 10 MHz 

Расстояние между поднесущими 15 KHz 

полезные поднесущие 624 

Размер окна БПФ 1024 

Частота дискретизации 15.36 MHz 

Положение первого символа DMRS 2 

положение дополнительного DMRS 11 

Тип модуляции QPSK 

Модель канала AWGN, TDLA 30-10, TDLC 300-100 

 

Результаты численных экспериментов приведены на рисунке 3.12. По оси 

ординат на графике отложен результат оценки СЧД. По оси абсцисс отложены номера 

слотов, по DMRS-сигналам в которых проводилась оценка. Таким образом, каждая 

кривая показывает эволюцию оценки СЧД во времени. Как видно из графика, для всех 

значений СЧД (10, 40, 75, 120, 150 ppm) результат оценки быстро сходится к 

истинному значению. Если, как в [46], установить порог сходимости равным 5 ppm, 

то предложенный метод оценки сходится на 5-м слоте для СЧД, равных 40 и 75 ppm, 

и сходится на 2-м слоте для СЧД, равных 120 и 150 ppm.  
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Рисунок 3.12 – Эволюция оценки СЧД во времени в канале AWGN  

 

На рисунке 3.13 показаны зависимость среднеквадратического отклонения 

оценки СЧД от отношения сигнал/шум для моделей каналов AWGN, TDLA30-10 и 

TDLC300-100 когда СЧД составляет 100 ppm. Как видно, ошибка предложенного 

метода оценки величины СЧД меньше, чем 1 ppm для всего диапазона SNR при 

моделях каналов AWGN и TDLA30-10. 

 

Рисунок 3.13 –Зависимость среднеквадратического отклонения оценки СЧД от SNR 
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Помимо оценки величины СЧД необходимы методы коррекции смещения 

частоты дискретизации. Самым очевидным решением здесь является 

передискретизация сигнала во временной области [26]. Однако этот метод требует 

больших вычислительных затрат [47].  

Второй метод основывается на возврате значения СЧД в аналого-цифровой 

преобразователь системы приемника для корректировки частоты дискретизации [48]. 

Как отмечено в [49], такой метод существенно увеличивает стоимость приемной 

аппаратуры.  

Третий метод основан на повороте модуляционного созвездия в спектральной 

области после ДПФ [48]. Общим для всех трех подходов является то, что 

эффективность коррекции определяется, прежде всего, точностью оценки величины 

СЧД. 

Метод коррекции эффектов от СЧД с малой вычислительной сложностью. 

Этот метод не предполагает использования какого-либо метода оценки величины 

СЧД. Он основывается на том, что смещение частоты дискретизации в спектральной 

области, как показал математический анализ в главе 2, приводит к межканальной 

интерференции и повороту фазы.  

Как отмечено в [12], при малых значениях СЧД уровень межканальной 

интерференции мал и ее влияние может рассматриваться как некоторый аддитивный 

шум. Таким образом, задача коррекции эффекта от СЧД сводится к задаче поворота 

модуляционного созвездия после демодуляции. 

Предлагаемый метод базируется на использовании сигнала PTRS. Значения 

этого сигнала распределены в частотной области достаточно редко. Они передаются 

в каждом втором или четвертом ресурс-блоке в зависимости от параметра Frequency 

Density K = 2, 4 [1]. Во временной области они передаются в первом OFDM-символе, 

и повторяются в каждом L -ом символе. Параметр Time Density L  может принимать 

значения 1, 2 или 4 [3]. 
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Обозначим значения принятого сигнала PTRS после эквилизации за 
kY . Эти 

значения можно представить в виде: 

 

 kj

k k kY P e Z


  , (3.20) 

где 
kP – истинные значения PTRS-сигнала, известные на приемном пукте; 

 
k  – остаточные фазовые искажения, не скомпенсированные при 

эквилизации OFDM-сигнала; 

 
kZ – аддитивный шум.  

 

Задача коррекции искажений, вносимых СЧД, таким образом, сводится к задаче 

оценки значений 
k  по заданным значениям 

kY  и 
kP , 0 k N  . Оценка ˆ

k  методом 

наименьших квадратов дает: 

 

 ˆ arg( )k
k

k

Y

P
  . (3.21) 

 

Коррекция фазовых искажений заключается в умножении комплексных 

значений модуляционных символов на поворачивающий множитель 
ˆkj

e


. 

Этот метод используется при малых значениях СЧД, когда вклад от 

межканальной интерференции можно не учитывать. Как было отмечено в 

предыдущей главе, ухудшение SNR из-за СЧД пропорционально индексу поднесущей 

и значению SNR, поэтому из аналитической модели очень трудно определить 

пороговое значение 
Th , которое отделяет малые значения СЧД (межканальными 

помехами можно пренебречь), от больших значений СЧД (межканальную 

интерференцию необходимо учитывать, а метод коррекции поворота фаз 
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недостаточен для компенсации эффекта от СЧД). Определим это пороговое значение 

в численных экспериментах. 

В первой серии экспериментов определим значение SNR, при котором 

пропускная способность системы достигает 100 %. На рисунке 3.14 показана 

пропускная способность нисходящего канала PDSCH в канале AWGN. Расстояние 

между поднесущими равно 15 кГц Основные параметры моделируемого в 

экспериментах сигнала представлены в таблице 5. 

 

Таблица  5 – Параметры численных экспериментах канала PDSCH в канале AWGN 

ширина полосы пропускания 10 МГц 25 МГц 40 МГц 

Количество используемых 

поднесущих  
624 1596 2592 

частота дискретизации 15,36 МГц 30,72 МГц 61,44 МГц 

Количество отсчетов в слоте 15360 30720 61440 

 

 

Рисунок 3.14 – Зависимость пропускной способности системы связи от SNR 
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Как показано на рисунке 3.14, при SNR = 2,5 дБ пропускная способность 

достигает 100 %. В следующей серии экспериментов, при различном количестве 

используемых поднесущих и SNR = 2,5, внесём смещение частоты дискретизации в 

моделируемые сигналы и компенсируем поворот фазы модуляционных символов с 

помощью предложенного метода. Затем определим значения СЧД, при которых 

потери в пропускной способности составляют менее 10%. Результаты этой серии 

представлены на рисунке 3.15. Эти результаты можно рассматривать как зависимость 

порогового значения 
Th  от количества используемых поднесущих. 

 

Рисунок 3.15 – Зависимость порогового значения 
Th  от количества используемых 

поднесущих 

 

В остальных экспериментах исследовалось повышение пропускной 

способности (Throughput) и понижение величины BLER в нисходящем и восходящем 

каналах связи при использовании предложенного метода коррекции. В качестве 

модели многолучевого канала распространения радиоволн использовалась модель 

TDLA30-10, рекомендованная в [11].  
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Параметры сигнала канала PUSCH, использованные при моделировании, 

приведены в Таблице 6. Численное моделирование проводилось для двух значений 

СЧД 30 ppm и 40 ppm, которые можно считать малыми при количестве используемых 

поднесущих равном 300.  

 

Таблица  6 – Параметры сигнала канала PUSCH 

Длительность радиокадра (Frame duration) 10 ms 

Ширина полосы (Bandwidth) 50 MHz 

Разнесение поднесущих (Subcarrier spacing) 15 KHz 

Количество используемых поднесущих (Number of useful subcarriers) 300 

Длина ДПФ (Number of FFT points) 4096 

Частота дискретизации (Sampling rate) 61.44 MHz 

Скорость кодирования (Code rate) 0.47 

Вид модуляции (Modulation) QPSK 

Схема передачи (Transmission scheme) codebook 

Количество слоев (Number of PUSCH layers) 2 

Количество передающих антенн 

(Number of transmit antennas) 
2 

Number of receive antennas 

(Количество приемных антенн) 
2 

 

На рисунке 3.16-а представлена зависимость величины Throughput от 

отношения сигнал/шум в многолучевом радиоканале TDLA30-10.  

Кривая 1 построена при отсутствии СЧД.  

Кривая 2 – при СЧД, равном 30 ppm, и при использовании предложенного 

метода коррекции.  

Кривая 3 построена для случая, когда СЧД составляет 30 ppm, а коррекция не 

производится.  
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Из рисунка 3.16-а видно, что использование предложенного метода позволяет 

существенно повысить пропускную способность системы. При высоких отношениях 

сигнал/шум увеличение пропускной способности достигает 15%. Из рисунка 3.16-б 

видно, что предложенный метод не позволяет полностью скорректировать эффект от 

СЧД. При одних и тех же значениях BLER разница по отношению сигнал/шум между 

кривыми 1 и 2 составляет около 3 дБ. Это является следствием эффекта ICI, который 

предложенный метод подавить не может. 

 

                                    а)                   б) 

а – пропускной способности системы связи, б – BLER 

Рисунок 3.16 – Зависимость пропускной способности и BLER от SNR при СЧД =

 30 ppm 

 

На рисунке 3.17 представлены результаты численного моделирования при 

величине СЧД равной 40 ppm. Из рисунка 3.17-а видно, что увеличение пропускной 

способности системы при использовании метода коррекции в этом случае превышает 

15%. Увеличивается и уровень ICI, что видно из рисунка 3.17-б. 
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             а)            б) 

а – пропускной способности системы связи, б – BLER 

Рисунок 3.17 – Зависимость пропускной способности и BLER от SNR при СЧД =

 40 ppm 

 

На рисунке 3.18 представлены результаты численного моделирования при СЧД, 

равном 40 ppm.  

Кривая 1 построена при отсутствии СЧД.  

Кривая 2 – при СЧД равном 40 ppm, использовании предложенного метода и 

периоде повторения сигнала PTRS (параметр time density) равном 1.  

Кривая 3 получена при тех же условиях, что и кривая 2, но период повторения 

сигнала PTRS равен 4.  

Кривая 4 отражает результаты, полученные без использования коррекции. 
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Рисунок 3.18 – Зависимость BLER от SNR при СЧД = 40 ppm для различных 

плотностей PTRS сигнала  

 

Из рисунка 3.18 видно, что эффективность коррекции, как и следовало ожидать, 

сильно зависит от частоты передачи сигналов PTRS. При низких значениях 

отношения сигнал/шум и большом периоде повторения сигнала PTRS во времени 

фазовые искажения накапливаются настолько быстро, что их коррекция 

предложенным методом становится невозможна. При высокой плотности 

расположения сигналов PTRS во времени предложенный метод по-прежнему 

демонстрирует высокую эффективность. 

Таким образом, предложено два различных подхода к компенсации СЧД. 

Первый метод использует опорный сигнал DMRS для оценки значения СЧД, а 

компенсация эффекта от СЧД может выполняться путем передискретизации сигнала. 

Этот метод обеспечивает высокую точность, но передискретизация сигнала требует 

больших вычислительных затрат. Второй способ смягчает влияние СЧД, компенсируя 

поворот фазы, создаваемый СЧД. Вычислительная сложность этого метода низкая. 

Однако, он применим только при малых СЧД, когда влияние ICI не велико. 

Оценка смещения несущей в режиме отслеживания. Основная идея 

большинства методов оценки СНЧ основывается на наличии двух копий известного 

сигнала, разнесенных по времени. Разнесение сигналов во времени при этом должно 
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быть достаточно небольшим, чтобы радиоканал не успевал измениться за это время 

[50]. Смещение несущей частоты делится на две части, первая – целая часть (кратная 

расстоянию между поднесущими), и она компенсируется на этапе установления связи. 

Вторая часть – дробное частотное смещение (меньше расстояния между 

поднесущими), которое необходимо компенсировать как в режиме установлении 

связи, так и в режиме отслеживания. 

В данной работе для оценки дробного СНЧ используется метод максимального 

правдоподобия, описанный в [21]. Он основывается на использовании циклического 

префикса. Будем считать, что смещение начального символа идеально оценено на 

основе метода, описанного в предыдущем разделе и, как следствие, временное 

положение каждого символа OFDM известно. Кроме того, для упрощения, будем 

считать, что сигнал искажается только аддитивным гауссовым шумом (AWGN канал). 

В этом случае принятый сигнал может быть представлен в виде: 
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где 0 n N   и 0
slot

symbl N  .  

 

Предположим, что отсчеты для каждого символа в слоте можно определить как 

вектор ( ), ( 1),..., ( 1), (0), (1),..., ( 1)l g l g l l l lr N N r N N r N r r r N       l
s , а результат 

автокорреляционной функции сигнала ( )ls n  можно записать в виде: 
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где 2

x – средняя энергия  22

x kE X  .  
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Оценочное значение СНЧ для принятого слота может получить как среднюю по 

слоту фазу автокорреляционной функции в точке N: 
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    (3.24) 

 

Коррекция СНЧ производится путем умножения принятого сигнала в каждом 

слоте на поворачивающий множитель 
2

n
j

Ne




. 

Оценка и коррекция СНЧ этим методом выполняется во временной области (до 

ДПФ) без использования пилотных символов. 

 

 

Рисунок 3.19 – Дисперсия ML метода оценки СНЧ от SNR в канале AWGN 

Влияние СЧД на точность оценки СНЧ. На рисунке 3.19 представлена 

зависимость дисперсии рассмотренного выше метода максимального правдоподобия 

оценки СНЧ от отношения сигнал/шум SNR в канале AWGN, полученная в численном 
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эксперименте. Величина относительного смещения несущей в эксперименте 

задавалась равной 0.3  .  

Рассматриваются два случая:  

Первый – при СЧД равном 50 ppm.  

Второй – без смещения частоты дискретизации.  

Можно заметить, что дисперсия оценки СНЧ для случая СЧД = 0 ниже, чем в 

случае, когда СЧД = 50. Это обусловлено дрейфом окна, возникающим из-за 

смещения частоты дискретизации. Этот результат показывает важность компенсации 

временных ошибок на первом этапе обработки сигнала в приемном тракте. 

 

3.4 Выводы к главе 3 

 

В главе приведены методы временной и частотной синхронизации в системе 5G 

для двух режимов – режим установления связи и режим отслеживания. Основная идея 

метода оценки СНЧ при установлении связи заключается в использовании симметрии 

пика кросс-корреляции, в результате чего положение точек на этом пике сильно 

зависит от значения дробного смешения частоты ДСЧ. 

Для снижения сложности существующего метода оценки СНС предложена 

модификация алгоритма, в которой кросс-корреляция вычисляется параллельно для 

каждого символа DMRS. Кроме того, вычисление кросс-корреляции для каждого 

сигнала DMRS позволяет разработать новый метод оценки смещения частоты 

дискретизации СЧД, основанный на оценке временного интервала между двумя 

последовательными DMRS сигналами на выходе согласованного фильтра. Для малых 

значений смещения предложен новый метод коррекции СЧД без необходимости 

оценки величины смещения. Этот метод основывается на том, что уровень 

межканальной интерференции из-за СЧД может рассматриваться как некоторый 
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аддитивный шум и задача коррекции эффекта от СЧД сводится к задаче поворота 

созвездия после демодуляции. Результаты этой главы опубликованы в [51–56].  
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4 Детектирование сигнала PUCCH нулевого формата в системе связи 5G NR 

 

5G NR PUCCH передает важную информацию от пользовательского 

оборудования к базовой станции. В состав этой информации могут входить 

следующие элементы. 

1. HARQ-ACK (от англ. Hybrid Automated Repeat Request Acknowledgement) в 

ответ на передачу данных нисходящего канала. 

2. Запрос планирования (SR, от англ. Scheduling Request), который 

используется для запроса ресурсов для передачи данных восходящего канала 

3. Отчет о состоянии канала (CSI, от англ. Channel State Information), который 

может включать индикатор качества канала (CQI, от англ. Channel Quality Indicator), 

индикатор матрицы предварительного кодирования (PMI, от англ. Pre-coding Matrix 

Indicator), индикатор ранга (RI, от англ. Rank Indicator), индикатор уровня (LI, от англ. 

Layer Indicator). 

Неверное детектирование этой информации может приводить к серьезному 

снижению эффективности передачи данных по мобильной сети. В связи с этим 

важность разработки надежной процедуры обработки сигналов канала PUCCH не 

вызывает сомнений. 

PUCCH имеет различные форматы в зависимости от типа передаваемой 

управляющей информации и качества радиоканала.  

В данной главе приведено краткое описание алгоритмов формирования и 

детектирования сигналов PUCCH нулевого формата, условий использования этого 

формата для передачи управляющей информации.  

Особое внимание в работе уделяется процедуре выбора порогового значения, 

используемого для обнаружения сигнала нулевого формата в принятом радиокадре. 

Проведенный анализ результатов численного эксперимента по обнаружению и 

детектированию сигналов PUCCH формата 0 позволил предложить новый алгоритм 
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выбора порогового значения, исключающий зависимость значения порога от 

отношения сигнал/шум. Сопоставление результатов численного моделирования с 

требованиями стандарта 3GPP на вероятность неверного обнаружения сигнала 

полностью подтвердило эффективность предлагаемого алгоритма. 

 

4.1 Алгоритмы формирования и детектирования сигнала PUCCH нулевого 

формата 

 

В восходящем канале системы связи 5G NR управляющие сообщения UCI могут 

передаваться в одном из пяти различных форматов, нумеруемых с 0 до 4. Можно 

выделить две группы форматов: группа коротких PUCCH сигналов, занимающих не 

более двух OFDM-символов, и группа длинных сигналов, длина которых может 

варьироваться от 2 до 14 OFDM-символов.  

Основные характеристики сигналов PUCCH различных форматов приведены в 

таблице 7. 

 

Таблица  7 – Характеристики сигналов PUCCH различных форматов 

Номер 

формата 

Короткий

/ 

длинный 

Количество 

OFDM 

символов 

Длина 

сообщения 

(бит) 

Количество 

ресурс-

блоков 

Тип модуляции 

0 короткий 1-2 1 или 2 1 без модуляции 

1 длинный 4-14 1 или 2 1 BPSK/QPSK 

2 короткий 1-2 больше 2 1-16 QPSK 

3 длинный 4-14 больше 2 1-16 π/2-BPSK/QPSK 

4 длинный 4-14 больше 2 1 π/2-BPSK/QPSK 

 

Возможность использования пяти различных форматов для передачи 

управляющей информации обеспечивает высокую гибкость системы передачи 
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PUCCH. Как видно из таблицы 7, форматы 0 и 1 используются для передачи коротких 

сообщений, состоящих из одного или двух бит. Для передачи большего объема 

информации используются форматы 2 – 4.  

По типу форматы можно разделить на две группы: короткие, использующие 1-

2 OFDM-символа, и длинные, использующие от 4 до 14 символов. Использование 

короткого или длинного варианта сигнала PUCCH обусловливается условиями 

распространения радиоволн в восходящем радиоканале. Сигналы коротких форматов 

используются при высоком качестве связи и обеспечивают передачу сообщений с 

минимальной избыточностью.  

В случае, когда радиосигнал в канале связи подвержен глубоким замираниям, 

вызванными движением корреспондента в условиях многолучевости, 

предпочтительнее оказываются длинные форматы сигналов. Использование при 

передаче длинных форматов позволяет сопроводить их необходимым количеством 

DMRS, что, в свою очередь, обеспечивает возможность надежной коррекции 

искажений, вносимых в сигнал в радиоканале. 

Сигналы нулевого формата используются для передачи квитирующих битов 

сообщений HARQ-ACK и/или бита SR, обозначающего запрос абонента на выделение 

ресурсов для передачи данных.  

Короткий тип сигнала, минимальное количество используемых им ресурс-

блоков, отсутствие модуляции и, как следствие, отсутствие сопровождающего DMRS 

делают этот формат наиболее экономным с точки зрения использования частотно-

временных ресурсов радиокадра и наиболее удобным для реализации сценария 

URLLC. Основные этапы генерации и приема PUCCH нулевого формата отображены 

на рисунке 4.1. 
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Рисунок 4.1 – Упрощенная блок-схема алгоритмов генерации и детектирования 

сигнала PUCCH нулевого формата 

 

Генерация сигнала основана на фазовом сдвиге одной и той же базовой 

комплекснозначной последовательности. Величина фазового сдвига определяется 

содержанием передаваемого сообщения. Значения базовой последовательности 

заданы в стандарте таблично [1]. В соответствии с [1] последовательность 

комплексных отсчетов сигнала PUCCH нулевого формата определяется следующим 

выражением: 

 ( ) ( )i n

mX n e r n ,  (4.1) 

где 0,1,..., 1RB

SCn N  , ( )r n  – базовая комплекснозначная последовательность, 

задаваемая в стандарте таблично; 

 RB

SCN – количество поднесущих в ресурс-блоке.  

 

Величина фазового сдвига   определяется выражением: 
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int2 mod( , )

,
RB

cs CS

RB

CS

m m n N

N




 
  (4.2) 

где значения m  определены в таблице 8 для всех управляющих сообщений; 

intm  – начальное смещение фазы; 

csn – дополнительное смещение, определяемое номером OFDM    

символа в слоте. 

 

Таблица  8 – Значения m  для различных сообщений UCI 

Тип сообщения 
Биты сообщения UCI 

(0,0,0) (0,0,1) (0,1,0) (0,1,1) (1,0,0) (1,0,1) (1,1,0) (1,1,1) 

SR,1-бит HARQ 0 6 3 9     

SR,2-бит HARQ 0 3 6 9 1 4 7 10 

 

Значения фазового сдвига, как видно из выражения (4.2) определяются не 

только значениями и количеством бит сообщения UCI. Величина сдвига также 

зависит от начального значения 
intm и номера OFDM-символа в слоте радиокадра. Эти 

зависимости обеспечивают возможность передачи UCI-сообщений разных абонентов 

в одном радиокадре. 

После генерации комплексных значений сигнала PUCCH эти значения 

размещаются по ресурс-элементам частотно-временной сетки радиокадра. На 

заключительном этапе формирования сигнала отсчеты сетки подвергаются обратному 

дискретному преобразованию Фурье в OFDM-модуляторе, которое переводит 

отсчеты, разнесенные по частоте, в последовательность отсчетов отстоящих друг от 

друга по времени. 

Обработка сигнала на приемной стороне осуществляется в обратном порядке 

[57]. Прежде всего, принятый сигнал подвергается прямому дискретному 

преобразованию Фурье в OFDM-демодуляторе, что позволяет восстановить частотно-

временную сетку ресурсов. Комплексные значения сигнала PUCCH извлекаются из 
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заданных мест сетки, в результате чего формируется последовательность 

комплексных отсчетов. Полученная последовательность сворачивается со всеми 

возможными последовательностями-кандидатами в соответствии с выражением: 

 

 

11
*

0 0

1 1
( ) ( )

RB
SCr NN

m r mRB
r kr SC

C R k X k
N N



 

   , (4.3) 

где 
rN – количество приемных антенн; 

 ( )rR k  – принятая PUCCH последовательность, а символ * означает 

комплексное сопряжение. 

 

Превышение значением max max( )m mC C  априорно выбранного порогового 

значения индицирует наличие в принятой последовательности отсчетов сигнала 

PUCCH нулевого формата. В этом случае номер максимального значения 
mC  

полностью определяет содержание UCI-сообщения. Вариант, когда значение max

mC

оказывается ниже порогового значения, идентифицируется как случай отсутствия 

сигнала PUCCH нулевого формата. 

Следует подчеркнуть, что при детектировании сигнала PUCCH нулевого 

формата на приемной стороне не известно, был ли передан этот сигнал абонентом. 

Кроме того, отсутствие сопровождающих этот сигнал каких-либо рефренных 

сигналов (DMRS) не позволяет приемнику оценить ни уровень шума, ни степень 

искажений, вносимых в сигнал радиоканалом. Неверный выбор порогового значения 

в таких условиях может приводить к одному из двух вариантов.  

Первый из них – вариант «ложной тревоги», когда PUCCH нулевого формата в 

принятом сигнале отсутствует, но значение порога слишком низкое и величина max

mC

превышает значение порога.  
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Второй вариант – вариант «пропуска цели», когда величина порога слишком 

высока и величина max

mC оказывается ниже порогового значения даже при наличии в 

принятом сигнале последовательности PUCCH отсчетов. В [28] задаются жесткие 

ограничения на вероятности обоих вариантов. Так, вероятность «ложной тревоги» 

должна быть всегда ниже 1% (эта вероятность в стандарте [58] определена как «DTX 

to ACK probability»). 

Вероятность «пропуска цели» также задается в стандарте на низком уровне (эту 

вероятность в стандарте называют «ACK missed detection probability»). Она не должна 

превышать 1% при отношении сигнал/шум равном 9.3 дБ. Жесткость требований, 

накладываемых на вероятности неверного обнаружения PUCCH нулевого формата в 

принятом сигнале, вполне понятна. И случай «ложной тревоги», и случай «пропуска 

цели» приводит к неверному детектированию квиттирующих прием блока данных 

битов UCI-сообщения и интерпретируется базовой станцией или как ложный запрос 

на повторную передачу блока данных абоненту, или наоборот, как ложное 

подтверждение успешного приема данных.  

Таким образом, обоснованный выбор значения порога при приеме PUCCH 

нулевого формата является критически важным для эффективного функционирования 

системы связи в целом. 

 

4.2 Предложенный метод детектирования сигнала PUCCH нулевого формата 

 

Для разработки алгоритма выбора порогового значения для детектирования 

сигнала PUCCH нулевого формата было проведено несколько численных 

экспериментов. В этих экспериментах многократно производилась генерация и 

детектирование радиокадра сигнала в восходящем канале связи 5G NR. После 

генерации сигнал пропускался через модель радиоканала при различных уровнях 

аддитивных шумов. Параметры генерируемого сигнала приведены в таблице 9. 
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Таблица  9 – Параметры сигнала PUCCH нулевого формата в численных 

экспериментах сигнала 

Название параметра Значение Примечание 

Channel bandwidth 5 MHz Ширина полосы частот радиоканала 

SCS 15 KHz Разнесение поднесущих 

FFT window 512 Длина дискретного преобразования Фурье 

UCI size 1 Bit Длина передаваемого сообщения UCI 

Number of PRBs 1 Количество ресурс-блоков для передачи 

No. of Tx antennas 1 Количество передающих антенн 

No. of Rx antennas 2 Количество приемных антенн 

Initial cyclic shift 0 Величина начального сдвига 
intm  

 

В первом эксперименте исследовалась зависимость величины максимального 

значения сигнала на выходе коррелятора от отношения сигнал/шум для случая, когда 

сообщение UCI не передается. Для моделирования многолучевости в данной работе 

использовалась хорошо известная TDL модель. Результаты эксперимента 

представлены на рисунке 4.2. На графике представлена зависимость среднего по 

100000 реализациям сигнала значения величины max

mC от отношения сигнал/шум. 

 

 

Рисунок 4.2 – Зависимость среднего значения max

mC от отношения сигнал/шум 
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Из рисунка 4.2 видно, что значение max

mC не зависит от параметров модели 

многолучевого радиоканала. Для всех трех наборов параметров средние значения 

max

mC одинаковы. С другой стороны, среднее значение . max

mC .сильно зависит от 

отношения сигнал/шум. Это вполне объяснимо, т.к. при отсутствии 

последовательности отсчетов PUCCH в принимаемом сигнале амплитуда выбросов 

сигнала на выходе коррелятора полностью определяется дисперсией шума в канале 

связи. 

Во втором численном эксперименте, результаты которого представлены на 

рисунке 4.3, PUCCH нулевого формата также отсутствовал в моделируемом сигнале. 

Исследовалась зависимость вероятности «ложной тревоги» (DTX to ACK probability) 

от отношения сигнал/шум в радиоканале TDL 300-100 при фиксированном значении 

порога. Для каждой точки на графике вероятность «ложной тревоги» рассчитывалась 

как процент реализаций сигнала, для которых величина max

mC превысила уровень 

порога. Количество реализаций составляло 100000. Значения порога приведены в 

легенде на графике. 

 

 

Рисунок 4.3 – Зависимость вероятности «ложной тревоги» от отношения сигнал/шум 

при различных уровнях порога 
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Из рисунка 4.3 видно, что требуемая стандартом 3GPP величина вероятности 

«ложной тревоги» в 1% достигается при разных уровнях порога для различных 

значений отношения сигнал/шум. Это делает невозможным использование 

фиксированного значения порога для произвольных условий связи. С другой стороны, 

отсутствие референсных сигналов (DMRS), сопровождающих PUCCH нулевого 

формата, не позволяют оценивать уровень шумов в принятом сигнале и производить 

на этой основе коррекцию порогового значения. 

В третьем эксперименте исследовалась зависимость вероятности «пропуска 

цели» (ACK missed detection probability) от отношения сигнал/шум при различных 

уровнях порога, результаты которого представлены на рисунке 4.4. В этом 

эксперименте PUCCH нулевого формата в генерируемом сигнале присутствовал. Для 

каждой точки на графике вероятность «пропуска цели» рассчитывалась как процент 

реализаций сигнала, для которых величина max

mC  не превысила уровень порога. 

Количество реализаций составляло 100000. Значения порога приведены в легенде на 

графике. 

 

 

Рисунок 4.4 – Зависимость вероятности «пропуска цели» от отношения сигнал/шум 

при различных уровнях порога 
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Результаты этого эксперимента показывают, что требуемое стандартом 3GPP 

значение вероятности «пропуска цели» в 1% при отношении сигнал/шум равном 9.3 

дБ достигается при достаточно низком пороговом значении меньшем 0.15. 

Анализ результатов проведенных численных экспериментов позволил 

разработать оригинальную процедуру выбора порогового значения для 

детектирования PUCCH нулевого формата. Предлагаемая процедура базируется на 

следующих простых соображениях. В том случае, когда сигнал PUCCH отсутствует в 

принятом радиокадре, значения амплитуды сигнала 
mC  на выходе коррелятора 

определяются разбросом значений базовой последовательности ( )r n  в выражении 

(4.1), дисперсией шума, присутствующего в принятом сигнале, разбросом значений 

модуляционных символов, передаваемых в радиокадре вместо отсчетов 

последовательности PUCCH нулевого формата. С высокой вероятностью все значения 

mC  имеют один порядок величины так, что величина отношения 
max

m
m

m

C

C
   слабо 

отличается от 1 для всех значений m при произвольном отношении сигнал/шум.  

В том же случае, когда сигнал PUCCH присутствует в принятом радиокадре, 

величина max

mC  определяется всей энергией сигнала PUCCH нулевого формата. В этом 

случае величина 
m  достигает больших значений. Таким образом, если задавать 

пороговое значение при приеме PUCCH не для величины max

mC , а для величины 
m , то 

вероятность «ложной тревоги» практически не будет зависеть от отношения 

сигнал/шум, а для удовлетворения требованиям стандарта 3GPP к вероятности 

«пропуска цели» необходимо просто подобрать приемлемое значение порога. 

Предлагаемый алгоритм детектирования сигнала PUCCH нулевого формата в 

принятом радиокадре выглядит следующим образом. 

1. Задается значение порога M. 

2. Производится расчет значений 
mC  в соответствии с выражением (4.3). 
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3. Определяется max max( )m mC C . 

4. Для каждого m определяется отношение 
max

m
m

m

C

C
  . 

5. Если 
m M  для всех m, то сигнал PUCCH отсутствует в принятом 

радиокадре. В противном случае номер m, соответствующий значению max

mC  

определяет содержание принятого UCI-сообщения в соответствии с 

таблицей 8. 

Для апробации предлагаемого алгоритма было проведено два численных 

эксперимента. В первом из них сигнал PUCCH нулевого формата не передавался. 

Вероятность «ложной тревоги» в каждой точке на графике рассчитывалась по 100000 

реализациям принятого сигнала для различных значений порога M=2,3,4,5,6 и 

различных отношений сигнал/шум. Результаты эксперимента представлены на 

рисунке 4.5. 

Из рисунка 4.5 видно, что требуемое значение вероятности «ложной тревоги» 

достигается при M=4 и не зависит от отношения сигнал/шум. 

 

 

Рисунок 4.5 – Вероятность «ложной тревоги» в зависимости от отношения 

сигнал/шум для различных значений порога M 
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Во втором эксперименте сигнал PUCCH присутствовал в принимаемых 

радиокадрах. Результаты эксперимента представлены на рисунке 4.6. Для каждой 

точки на графике вероятность «пропуска цели» рассчитывалась по 100000 

реализациям для различных значений порога M. 

 

 

Рисунок 4.6 – Вероятность «пропуска цели» в зависимости от отношения 

сигнал/шум для различных значений порога M 

 

Из рисунка 4.6 видно, что требуемое значение вероятности «пропуска цели» в 

1% при отношении сигнал/шум равном 9.3 дБ достигается при всех значениях порога 

2M  . 

Таким образом, проведенные численные эксперименты полностью подтвердили 

работоспособность предлагаемой модификации процедуры детектирования сигнала 

PUCCH нулевого формата. Значение порога M = 4 удовлетворяет всем требованиям, 

накладываемым в стандарте [1] на значения вероятностей «ложной тревоги» и 

«пропуска цели» при обнаружении сигнала PUCCH. 
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4.3 Выводы к главе 4 

 

В этой главе рассматриваются алгоритмы генерации и приема одного из типов 

управляющих сообщений в восходящем канале мобильной связи 5G NR. 

Рассматриваемый, т.н., нулевой формат управляющих сообщений является наиболее 

экономным, с точки зрения использования частотно-временных ресурсов 

радиосистемы. С другой стороны, сообщения этого формата не сопровождаются 

какими-либо опорными сигналами, позволяющими приемной системе оценить и 

исправить искажения, полученные сигналом при его прохождении по каналу связи. 

Как показали проведенные численные эксперименты, невозможность на приемной 

стороне оценки степени искажений и, прежде всего, отношения сигнал/шум приводит 

к сложностям при решении задачи обнаружения управляющего сообщения в 

принятом сигнале. 

Анализ результатов проведенных численных экспериментов позволил 

предложить оригинальную процедуру выбора порогового значения, основанной на 

нормировке сигнала на выходе коррелятора. Проведенные численные эксперименты 

полностью подтвердили эффективность предложенной модификации алгоритма 

приема и показали, что при значении порога равном четырем удается удовлетворить 

всем требованиям стандартов 3GPP. Результаты этой главы опубликованы в [59]. 
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5 Гибридное формирование луча в системах массового MIMO 

 

Переход мобильных систем связи в диапазон миллиметровых волн является, по-

видимому, неизбежным шагом, который позволит решить проблему нехватки полосы 

пропускания для следующего поколения беспроводных систем сотовой связи. Потери 

и поглощение при распространении миллиметровых волн более серьезны по 

сравнению с теми, что наблюдаются в существующих системах радиосвязи.  

С другой стороны, при разработке систем этого диапазона можно разместить 

большое количество антенн в пределах относительно небольшого физического 

размера. Это приводит к возможности построения, так называемых, систем массового 

MIMO, которые позволяют концентрировать излучаемую мощность в направлении 

непосредственно на абонента системы связи повышая, таким образом, уровень 

сигнала в приемном тракте без увеличения мощности передающего устройства.  

Одной из основных проблем при разработке приемопередатчиков для систем 

массового MIMO является то, что реализация традиционных полностью цифровых 

схем формирования луча может оказаться непрактичной, поскольку они требуют 

отдельной радиочастотной цепи для каждого антенного элемента. Это приводит к 

высокой аппаратной сложности и чрезмерному энергопотреблению.  

Решение здесь найдено в использовании аналогово-цифровой гибридной 

структуры, в которой общий формирователь луча состоит из низкоразмерного 

цифрового формирователя луча и высокоразмерного аналогового формирователя 

луча, реализованного с помощью сети простых аналоговых фазовращателей. Этот 

хорошо известный подход сталкивается с рядом сложностей, связанных, прежде 

всего, с разработкой методов и алгоритмов разделения общего формирователя на 

цифровую и аналоговую части. 
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В этой главе представлены гибридные методы прекодирования для 

однопользовательских MIMO приемопередающих систем для двух случаев: 

узкополосного радиоканала и широкополосного радиоканала. 

В традиционной цифровой MIMO-системе методы 

прекодирования/комбинирования основываются на представлении матрицы канала, 

которая описывает влияние условий распространения на передаваемый сигнал от 

каждой антенны системы MIMO. В реальных MIMO системах эта матрица 

оценивается с помощью референсных символов, которые постоянно передаются в 

нисходящем и восходящем каналах. Однако в процессе разработки методов цифровой 

обработки, например, алгоритмы предкодирования/комбинирования для гибридных 

массивных MIMO-систем необходимо моделировать канальную матрицу. Поэтому, 

во-первых, будет представлен литературный обзор особенностей распространения 

радиоволн миллиметрового диапазона, а во-вторых, будут рассмотрены две 

популярные модели каналов, используемые в данной работе. 

 

5.1 Особенности распространения радиоволн миллиметрового диапазона в 

городе 

 

Миллиметровый диапазон соответствует диапазону длин волн от 1 мм до 10 мм 

(частота лежит между 30 и 300 ГГц), хотя в литературе этот термин обычно 

ассоциируют с диапазоном от 10 до 100 ГГц [60, 61]. 

Рассмотрим потери на расстоянии d = 50 метров для различных частот при 

одинаковой мощности передатчика, всенаправленных антеннах и одинаковых 

коэффициентах усиления передающих и приемных антенн 𝐺𝑇𝑋 =  𝐺𝑅𝑋 = 1. 
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Видно, что работа в миллиметровом диапазоне требует компенсации потерь 

мощности примерно на 13-35 дБ по сравнению с сантиметровым диапазоном.  

С другой стороны, при равной площади антенной решетки и фиксированном 

расстоянии между антенными элементами, скажем, половина длины волны λ/2, в 

миллиметровом диапазоне антенная система будет состоять из большего количества 

антенных элементов. Это показано на рисунке 5.1, где решетка в диапазоне FR2 

состоит из большего числа антенных элементов. Дополнительные антенные элементы 

позволяют получить большие коэффициенты усиления антенн в передатчике и 

приемнике, что, в свою очередь, помогает компенсировать высокое затухание в 

радиоканале. 

 

 

Рисунок 5.1 – Зависимость количества антенных элементов от диапазона частот  

 

Именно эта идея реализуется сейчас в исследованиях, направленных на 

разработку систем массового MIMO, использование которых заложено в стандартах 

мобильной радиосвязи пятого поколения. 
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Прежде всего, рассмотрим особенности распространения радиоволн 

миллиметрового диапазона в городских условиях. Кратко, эти особенности можно 

представить в виде следующего списка: 

1) канал миллиметровых волн имеет меньшую ширину спектра задержек, 

чем канал в сантиметровом диапазоне. Различные измерения, проведенные в [62] 

на частотах 28-73 ГГц с использованием различных направленных антенн, 

показывают, что разброс задержек обычно меньше 20 нс; 

2) в диапазоне миллиметровых волн большую роль играет рассеяние волн 

и меньшую – их отражение [63]; 

3) измерения в [64] проводились в офисе на частоте 60 ГГц с полосой 

пропускания 800 МГц и с использованием направленных антенн с коэффициентом 

усиления 18 дБ. Было показано, что мощности прямой волны, однократно 

отраженных и двукратно отраженных волн примерно на 30 дБ, 15-20 дБ и 2-6 дБ 

выше уровня шума, соответственно; 

4) в пространственной области измерения в [65] показали, что количество 

рассеивающих кластеров в миллиметровом диапазоне значительно меньше, чем в 

частотных диапазонах ниже 6 ГГц. Это свойство будет играть важную роль при 

проектировании гибридного формирования луча; 

5) результаты измерений в [66] показывают, что угловой разброс по 

азимуту (AAS, от англ. Azimuth Angular Spread) значительно больше углового 

разброса по высоте (EAS, от англ. Elevation Angular Spread). На AAS значительно 

влияют положение антенны и среда распространения. Однако на EAS в гораздо 

большей мере влияет высота расположения антенны; 

6) из [65] видно, что при размерах ячеек порядка 200 м атмосферное 

поглощение не создает значительных дополнительных потерь для миллиметровых 

волн, особенно на частотах 28 ГГц и 38 ГГц. Затухание, вызванное атмосферным 
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поглощением, составляет 0,012 дБ на расстоянии 200 м на частоте 28 ГГц и 0,016 

дБ на расстоянии 200 м на частоте 38 ГГц; 

7) в [67] получено затухание всего 7 дБ/км из-за сильного дождя со 

скоростью 1 дюйм/час для системы сотовой связи на частоте 28 ГГц, что означает 

всего 1,4 дБ затухания на расстоянии 200 м. 

Представленные в списке экспериментальные результаты позволяют взять за 

основу модель радиоканала, которая обычно используется для описания эффектов 

распространения радиоволн на частотах ниже 6 ГГц. Радиоканал в этом случае 

представляется в виде дискретной линии задержки с отводами. Однако, эта 

традиционная в сантиметровом диапазоне модель требует ряда модификаций, 

учитывающих особенности радиоканала в миллиметровом диапазоне волн.  

 

5.2 Математическая модель радиоканала  

 

5.2.1 Узкополосный канал 

 

В работе используется расширенная геометрическая модель Салеха-Валенсуэлы 

[68], для описания однопользовательского узкополосного канала. Эта модель 

получила широкое распространение при разработке систем массового MIMO в 

миллиметровом диапазоне.  Она основана на той идее, что 
clN  кластеров рассеяния, 

каждый из которых содержит 
rayN  радиолучей, объединяются вместе для создания 

матрицы канала H. В результате, дискретно-временной узкополосный канал H может 

быть представлен в виде: 

 

    
*

, , ,

1 1

, , ,
raycl

NN
r r t tt r

i l i l il t i l il

i lcl ray

N N

N N
    

 

  r
H a a  (5.1) 

где ,i l  – комплексный коэффициент усиления l-го луча в i-м кластере; 
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       , ,r r

i l il 
r

a  и  , ,t t

t i l il a  – векторы отклика массива (array response vectors) на 

приемнике и передатчике для l-го луча и i-го кластеры, с углами азимута 

(возвышения)  ,

r r

i l il   и  ,

t t

i l il  , соответственно.  

   
tN  количество антенных элементов в передатчике; 

   
rN  количество антенных элементов в приемнике. 

 

Как видно, матрица канала r tN N
H  и нормирована так, что удовлетворяет 

 2
.t rF

E N NH   

Статистические характеристики случайных параметров модели задаются из 

следующих соображений: 

а) значения комплексного коэффициента усиления ,i l  являются взаимно 

независимыми и одинаково распределенными комплексными случайными 

величинами с нулевым средним и дисперсией 2

,i ; 

б) 
rayN азимутальных углов и углов места, t

il  и t

il , в пределах кластера i 

распределены по Лапласу с равномерно-случайным средним кластерным углом t

i  

и t

i соответственно, и постоянным угловым разбросом (стандартным отклонением) 

t
 и t

 соответственно; 

в) векторы отклика решетки зависят только от структуры антенных 

решеток и, таким образом, не зависят от свойств антенных элементов. Существуют 

две широко используемые антенные решетки, равномерная линейная решетка 

(ULA, от англ. uniform linear array) и равномерная планарная решетка (UPA, от англ. 

uniform planar array) [69]. 

Вектор отклика горизонтальной линейной решетки, состоящей из N 

элементов, может быть записан как: 
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        sin 1 sin1
1, ,..., ,

T
jkd j N kd

ULAy e e
N

 


 
 

a  (5.2) 

где 
2

  k



 , d межэлементное расстояние и  – азимутальный угол. 

Отметим, что угол места θ не включен в 
ULAya , так как отклик массива не 

меняется в области возвышений. 

В случае вертикально ориентированной планарной решетки с W и H элементами 

в горизонтальном и вертикальном направлениях соответственно, вектор 

отклика массива задается как: 

 

                    sin sin cos 1 sin sin 1 cos1
1,..., ,..., ,

T
jkd m n jkd W H

UPA e e
N

     


    
 

a  (5.3) 

где 0 ≤ m <W и 0 ≤ n <H индексы элементов антенны. 

 

Использование однородных планарных решеток является предпочтительным 

при формировании луча в миллиметровом диапазоне, поскольку они, во-первых, дают 

меньшие размеры антенной решетки, во-вторых, позволяют разместить больше 

антенных элементов и, наконец, в-третьих, позволяют формировать луч в 

угломестной плоскости (3D формирование луча) [69]. 

 

5.2.2 Широкополосный канал 

 

Основная цель перехода в диапазон миллиметровых волн заключается в том, 

чтобы обеспечить возможность использования широкополосных каналов для 

достижения высокой скорости передачи данных в сети между базовой станцией и 
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пользователем. Частотная характеристика радиоканала в этом случае не является 

постоянной в полосе пропускания системы. 

Разработанные гибридные методы должны учитывать селективность канала по 

частоте при построении матриц предкодирования и комбинирования. Дискретно-

временной, частотно-селективный канал может быть представлен 
cN  отводами 

задержки во временной области. Каждый d-й отвод задержки канала задается 𝑁𝑟 × 𝑁𝑡  

матрицей, обозначаемой как 𝑯𝒅, которая может быть записана как: 

 

      
*

, , , ,

1 1

, , ,
raycl

NN
r r t tt r

d i l s i l i l il t i l il

i lcl ray

N N
p dT

N N
     

 

  r
H a a  (5.4) 

где  p t – импульсная характеристика фильтра, включающая эффекты формирования 

импульсов и другой аналоговой фильтрации; 

         
sT  – интервал дискретизации; 

        ,i l   – задержка l-го луча в i-м кластере.  

 

Пусть 𝑅 =  𝑁𝑐𝑙 ∗ 𝑁𝑟𝑎𝑦  – общее число путей. 𝑯𝒅 можно представить в более 

компактном виде: 

 

 
*

d R d TH A G A , (5.5) 

где R R

d

G  – диагональная матрица, а столбцы rN R

R

A  и tN R

T


A  – это 

векторы    , ,, и ,r r t t

i l il t i l il   
r

a a .  

 

Матрица канала размерами 𝑁𝑟 × 𝑁𝑡 для MIMO-системы в частотной области на 

поднесущей k дается в виде: 
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
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5.3 Формирование луча для массовой системы MIMO  

 

Системы с, так называемым, аналоговым формированием луча известны более 

пятидесяти лет. К ним можно отнести фазированные антенные решетки, в которых 

набор управляемых фазовращателей обеспечивает синфазное сложение волн от 

разных антенных элементов в заданном направлении, формируя, таким образом, 

требуемую диаграмму направленности антенной системы. Возможности такой 

системы сильно ограничены, так как, во-первых, фазовращатели не меняют 

амплитуду сигнала и, во-вторых, такие системы реализуют только однопотоковую 

передачу, то есть не предназначены для реализации MIMO-систем [69]. 

В результате развития техники цифровой обработки сигналов появились 

системы с цифровым формированием луча. В таких системах может быть реализовано 

произвольное линейное преобразование нескольких потоков сигналов, что 

существенно расширяет как спектр методов формирования диаграммы 

направленности, так и возможности таких систем по реализации MIMO. За гибкость 

приходится платить крайней сложностью. 

Действительно, для цифрового формирования луча каждый антенный элемент в 

системе должен иметь собственную радиочастотную цепь, состоящую из АЦП/ЦАП, 

смесителя и усилителя мощности и все эти цепи должны быть синхронизованы. Как 

следствие, использование цифровых систем формирования луча для реализации 

массового MIMO на данном технологическом этапе практически невозможно. 
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Для реализации систем массового MIMO в [70] предложена концепция 

гибридной обработки, в которой цифровое предкодирование видеосигнала в так 

называемой базовой полосе сочетается с аналоговым предкодированием, 

выполняемым с помощью управляемых фазовращателей, как в аналоговых системах 

формирования луча. Наличие цифрового прекодера в такой системе обеспечивает 

возможность передавать несколько потоков данных, то есть реализовать MIMO. 

Кроме того, аналоговое прекодирование позволяет снизить количество 

радиочастотных цепей, т.е. в таких системах количество антенных элементов 

превосходит количество радиочастотных цепей. На рисунке 5.2 показаны структуры 

этих трех видов формирования луча. Сравнение между этими тремя видами 

формирования луча показано в таблице 10. 

 

 

Рисунок 5.2 – аналоговые, цифровые и гибридные схемы формирования луча. 

 

Идея гибридного формирования луча впервые была представлена в [70] под 

названием "мягкий выбор антенны" для MIMO-систем с одной несущей и одним 
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пользователем. В [71] эта идея предлагается для реализации системы формирования 

лучей миллиметрового диапазона. 

Таблица  10 – Сравнение между тремя видами формирования луча 

Архитектура 

формирования луча 
Преимущество Недостатки 

Цифровое 

формирование 

Оптимальная 

производительность, высокая 

гибкость формирования луча 

Множество 

радиочастотных цепей, 

высокая сложность и 

высокое 

энергопотребление 

Аналоговое 

формирование 

Низкая сложность, низкие 

энергопотребление 

Ограничения по 

амплитуде, один поток 

данных, низкая гибкость 

формирования луча 

Гибридное 

формирование 

Оптимальная или почти 

оптимальная 

производительность при 

меньшем количестве 

радиочастотных цепей, низкое 

энергопотребление 

Большое количество 

фазовращателей, сложная 

интеграция 

 

Можно говорить о том, что на данный момент только использование концепции 

гибридного формирования лучей позволяет реализовать массовые MIMO-системы.  

 

5.4 Гибридное предкодирование для узкополосного канала в массовом MIMO  

 

5.4.1 Модель системы гибридного прекодирования mMIMO для узкополосного 

канала 

 

На рисунке 5.3 показана гибридная система MIMO для одного пользователя в 

миллиметровом диапазоне. Предполагается, что передатчик имеет 
sN  

пространственных потоков, передаваемые через 
tN  антенны с помощью RF

tN

радиочастотных цепей, а приемник использует 
rN  антенны и RF

rN  радиочастотных 
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цепей для приема 
sN  потока данных. Для достижения основной цели гибридной 

структуры – низкой сложности – количество радиочастотных цепей должно быть 

меньше количества антенн, и, следовательно ( ) ( )RF RF

s t r t rN N N N N  . 

Символьный вектор s  размерностью 1sN   сначала прекодируется цифровой 

матрицей, а затем радиочастотным прекодером 
RF

F .   обозначает среднюю мощность 

принятого сигнала. Здесь элементы вектора s  предполагаются независимыми и с 

нормированной энергией, равной  
1

sN
. Размерности двух матриц 

BB
F  и 

RF
F  равны 

RF

t sN N  и RF

t tN N  соответственно. Затем вектор прекодированного сигнала 


RF BB

F F s  передается по узкополосному каналу распространения радиоволн H, 

чтобы получить принятый вектор y, заданный как: 

  
RF BB

y F FH s n , (5.7) 

где вектор шума 1rN n  предполагается с нулевым средним значением и 

ковариационной матрицей 
2

rN I . 

 

 

Рисунок 5.3 – Блок-схема гибридного прекодирования/комбинирования в системе 

MIMO 
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Если предположить, что передатчик получает информацию о матрице канала с 

помощью явного метода [72], в котором приемник оценивает канал и затем передает 

эту информацию обратно передатчику, то для любого метода прекодирования важно 

минимизировать количество передаваемой информации. 

На стороне приемника вектор данных y обрабатывается матрицей комбинатора 

* * *

BB RF
W = W W , где 

RF
r sN N


BB

W – цифровой комбинатор, а 
RF

r rN N
RF

W –  

радиочастотный комбинатор. В результате на приемнике получается сигнал: 

 

 ˆ . 
RF

* * * *

BB RF BBBB RF
F Fy W W H s W W n  (5.8) 

 

Как мы видим, гибридная система выполняет формирование луча как в 

цифровой, так и в аналоговой областях. Поскольку аналоговые фазовращатели 

регулируют только фазу сигнала антенных элементов, следует предположить, что 

элементы двух радиочастотных матриц имеют постоянный модуль. 

 

5.4.2 Формулировка проблемы гибридного прекодирования mMIMO для 

узкополосного канала 

 

Одним из наиболее важных критериев производительности, который должен 

быть максимизирован при разработке матриц прекодирования и комбинирования, 

является спектральная эффективность. Спектральная эффективность  может быть 

выражена в следующей форме [71]: 

 

 

1

2

*

log ,

        ×

Ns n

sNR

  
 

  
 
 

* *

BB R RF BF

* *

B FB RF

B

R BB

F F

W WF

I R W W H

F H

  (5.9) 

где 2

n n
* *

BB R BRF F B
R W WW W – ковариационная матрица шума после комбинирования. 
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Ключевой вопрос здесь заключается в том, как найти глобальный максимум 

величины R при известной канальной матрице H, варьируя матрицы прекодирования 

𝐅𝐑𝐅, 𝐅𝐁𝐁 и комбинирования 𝑾𝐑𝐅, 𝐖𝐁𝐁. 

Чтобы максимизировать спектральную эффективность в выражении (5.9), 

необходимо совместно разработать матрицы предкодирования и комбинирования. К 

сожалению, оптимизировать все четыре матрицы одновременно очень трудно [71]. 

Поэтому предлагаются различные стратегии для достижения субоптимального 

решения при разумных вычислительных затратах. Двумя наиболее известными 

методами для решения этой задачи оптимизации являются следующие: 

а) несколько предложенных подходов [71, 73] сначала проектируют 

оптимальный прекодер 𝐅opt для полностью цифровой структуры. На втором этапе 

проектируются матрицы предкодирования, чтобы минимизировать расстояние 

между оптимальным прекодером 𝐅opt и произведением 𝐅𝐑𝐅𝐅𝐁𝐁. 

б) в большинстве существующих работ используется двухэтапный 

подход. Сначала, предполагая, что цифровая матрица унитарная, аналоговая 

матрица оптимизируется столбец за столбцом для максимизации спектральной 

эффективности. Как только аналоговая матрица 𝐅𝐑𝐅 известна, эффективный канал 

определяется как 
eff RFH HF . Цифровая матрица теперь может быть получена с 

помощью традиционных алгоритмов цифрового формирования луча на 
effH , 

например, минимальной среднеквадратичной ошибки (MMSE), нулевого 

форсирования (ZF) [71, 73]; 

В нашей работе мы примем первую стратегию, которая разделяет оптимизацию 

между предкодированием передатчика и комбинированием приемника. 

За последние несколько лет было проведено множество исследований по 

оптимизации весов предкодирования и комбинирования для улучшения 

производительности гибридного формирования луча. В [71] свойства рассеяния 
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каналов в миллиметровом диапазоне используются для разработки радиочастотных и 

цифровых прекодеров, а идея ортогонального поиска соответствия (OMP, от англ. 

Orthogonal Matching Pursuit) используется для построения радиочастотного прекодера 

в виде линейной комбинации векторов управления лучом.  

В [73] была предложена итеративная гибридная техника предкодирования на 

основе подмассива с низкой сложностью и близкой к оптимальной 

производительности. Чтобы уменьшить взвешенную сумму квадратов остатков 

между оптимальной и гибридной конструкциями, предложенная в [74] техника 

итеративно обновляет фазы фазовращателей радиочастотного прекодера и 

комбинатора.  

Схема, предложенная в [75], использует корреляционные значения между 

собственными векторами матрицы отклика решетки и оптимальным прекодером для 

выбора наиболее релевантных базисных векторов.  

Для снижения вычислительной сложности авторы [76] предлагается 

разработать матрицу радиочастотного прекодирования непосредственно на основе 

правых сингулярных векторов матрицы канала. Согласно [77], Радиочастотная 

матрица прекодирования разделяется на две части, первая из которых содержит число 

векторов, равное числу потоков, и основана на собственных векторах левой матрицы 

разложения сингулярных значений (SVD, от англ. Singular Value Decomposition).  

Второй компонент получается путем использования кросс-корреляции между 

левой матрицей сингулярного разложения и оптимальной цифровой матрицей 

предкодирования. Концепция "эквивалентного канала" была использована в [78] для 

разработки гибридного прекодера и комбинатора совместно для улучшения 

спектральной эффективности системы. 

Общей проблемой существующих методов предкодирования является то, что 

они либо сложны и требуют нескольких математических операций для повышения 

спектральной эффективности [73, 74], либо требуют дополнительной информации о 
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радиоканале [71, 76], которая нежелательна, либо используют матричное разложение 

[75, 78], которое также не является простой операцией и не обеспечивает высокой 

производительности в случаях, когда число радиочастотных цепей больше числа 

потоков данных. 

В данной работе представлен итеративный гибридный подход к 

предкодированию. Его целью является минимизация разрыва в спектральной 

эффективности между оптимальной полностью цифровой схемой и существующими 

схемами, когда количество потоков меньше количества радиочастотных цепей, и 

сохранение тех же показателей спектральной эффективности при меньшей 

сложности, когда количество потоков равно количеству радиочастотных цепей. 

Предложенный метод гибридного предкодерирования/комбанирования разработан 

таким образом, чтобы использовать преимущества дополнительных радиочастотных 

цепей для минимизации расстояния между матрицей предкодирования и 

произведениями гибридных радиочастотных и цифровых матриц предкодирования/ 

комбинирования, что приводит к приближению к оптимальной спектральной 

эффективности. Предлагаемый нами метод не требует полного знания канала и 

сложных методов декомпозиции, что снижает сложность и количество информации 

обратной связи. 

 

5.4.3 Предлагаемый метод узкополосного гибридного предкодирования 

 

Оптимальные характеристики любой гибридной системы могут быть 

определены при отсутствии ограничений на радиочастотную матрицу, другими 

словами, когда сигнал, подаваемый на антенну, может изменяться в аналоговой части 

и по величине, и по фазе. Оптимальный прекодер 𝐅𝑜𝑝𝑡 на передатчике определяется 

𝑁𝑠 столбцами левых векторов сингулярного разложения канальной матрицы H, 
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которые соответствуют наибольшим сингулярным числам.  Пусть сингулярное 

разложение SVD (от англ. Singular Value Decomposition) матрицы H имеет вид: 

 

  *
H UΣV , (5.10) 

где U и V – 
r rN N  и 

t tN N  унитарные матрицы, соответственно; 

                 Σ – 
r tN N  диагональная матрица с диагональными элементами, 

расположенными в порядке убывания.  

 

Тогда  :,1: sopt NVF . Видно, что оптимальная матрица 
optF  является полуунитарной 

матрицей, то есть 
*

sopt o Npt F IF . 

На стороне передатчика задача оптимизации заключается в поиске двух матриц 

BB
F и 

RF
F  при их совместном приближении к оптимальной матрице 

optF  так, что: 

 

 

   

 

*

,

2

, arg max tr ,

                    п

.

ри условиях    , 1,   , ,

                                                

opt opt

RF BB opt

F sN

i j i j



 



RF BB

RF BB
F F

RF

RF BB

F F F F F

F

F F

 (5.11) 

   

Согласно [71], задача оптимизации в (5.11) эквивалентна минимизации 

величины 
2

opt F


RF BB
F F F , где ‖ . ‖𝐹 обозначает норму Фробениуса матрицы. Таким 

образом, цель, которую надо достичь при построении гибридного прекодера можно 

переформулировать следующим образом: сделать произведение 
RF BB

F F  как можно 

ближе к оптимальной матрице 
optF . Основная проблема при попытке определить 

RF
F  

и 
BB

F   заключается в ограничении  , 1  ,i j i j 
RF

F . 
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Методы на основе OMP в [71, 74, 75], используют векторы отклика антенной 

решетки для создания матрицы 
RF

F , методы в [77, 78], используют информацию о фазе 

главных левых сингулярных векторов оптимальной матрицы 
optF . В данной работе, 

информация о фазе элементов оптимальной матрицы 
optF  будет непосредственно 

использоваться для получения элементов матрицы 
RF

F . После получения матрицы 

RF
F  матрица цифрового прекодирования 

BB
F  может быть получена с помощью метода 

наименьших квадратов: 

 

  
1

opt




BB RF

* *

RF RF
F FF FF . (5.12) 

 

В системах массового MIMO количество радиочастотных цепей может быть 

больше, чем 
sN . Это приводит к проблеме. Действительно, если определять 

 . / absopt opt
RF

F F F , то размерность оптимальной матрицы 
optF  составляет 

t sN N , а 

размерность матрицы 
RF

F  должна быть RF

t tN N , где RF

s tN N . Для достижения 

максимальной спектральной эффективности, таким образом, необходимо выбрать 

RF

t sN N  столбцов. Многие исследователи решают эту проблему, используя векторы 

отклика антенной решетки или левые сингулярные векторы.  

В предложенном алгоритме остальные столбцы RF

t sN N  будут использоваться 

итерационно для улучшения спектральной эффективности через минимизацию 

остаточной ошибки между оптимальной матрицей 
optF  и произведением 

RF BB
F F . 

Алгоритм 3 показывает псевдокод для предлагаемого прекодера. матрица 
BB

F  и 

матрица 
RF

F  разделены на L частей, каждая часть состоит  из 
sN  столбцов для 

радиочастотной матрицы и 
sN  строк для матрицы цифрового прекодера. Вычисления 

производятся циклически для каждой из L частей. В конце цикла произведение 

матриц прекодирования будет равно сумме произведений этих частей 



126 

 

1

L
i i

RF BB RF BB

i

F F F F , где i

RFF  и i

BBF  – это i-ая часть радиочастотной матрицы и цифровой 

матрицы, соответственно. 

 

Алгоритм 3. Предложенный гибридный алгоритм 

предкодирования для узкополосного канала 

 Входные данные 
optF  

1. ,
RF BB

F F  пустые матрицы, 𝑳 =  ⌈
𝑵𝒕

𝑹𝑭

𝑵𝒔
⌉ 

2. for 𝒊 = 𝟏: 𝑳  

3.      
res opt 

RF BB
F F F F  

4.       ˆ . / absres res
RF

F F F  

5.       
1

ˆ ˆˆ ˆ
res



BB R

* *

RF RFF FF FFF  

6.      ˆ ˆ| , |    
   RF RF RF BB BB BBF F F F F F  

7. end for 

8. 

F

sN BB
BB

RF BB

F
F

F F
 

9. 𝐫𝐞𝐭𝐮𝐫𝐧 ,
RF BB

F F  

 

 

На первой итерации 
res optF F . Первый столбец радиочастотного прекодера 

вычисляется на шаге 4 в соответствии с выражением  ˆ . / absopt opt
RF

F F F . Затем 

первые 𝑁𝑠 строк 
BB

F  вычисляются на шаге 5. На следующей итерации остаточная 

ошибка между матрицей 
optF  и произведением 

RF BB
F F  вычисляется на шаге 3 как 

матрица 
resF , затем вычисляются следующие 𝑁𝑠 столбцов 

RF
F  и 𝑁𝑠 строк 

BB
F  для 

минимизации остаточной ошибки. На шаг 6,  |A B  обозначает операцию 

конкатенации для матриц A и B. 

 В предлагаемом подходе не требуется, чтобы RF

tN  было кратным 
sN . В случае, 

когда RF

tN  не кратен 
sN , только необходимые столбцы и строки ˆ

BB
F  и ˆ

RF
F извлекаются 
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из двух матриц на последней итерации, чтобы получить требуемые размеры для обеих 

матриц 
RF

F  и 
BB

F . 

Стоит отметить, что гибридные радиочастотный и цифровой комбинатор на 

стороне приемника могут быть получены тем же способом, что и гибридный прекодер 

в алгоритме 1. 

Общая сложность предложенного нами метода пропорциональна 

  2 3 23s t r s s tN N N N L N N L    , где первый терм   2

s t rN N N    представляет 

собой количество операций, необходимое для вычисления матрицы нацеливания 
optF  

при использовании алгоритма усеченного SVD (от англ. Truncated SVD, TSVD), а 

остальные слагаемые  3 23s s tN L N N L   – это количество операций, необходимых для 

вычисления L частей цифровой матрицы на шаге 5. Обычно количество цепей 

устанавливается близким к количеству потоков, чтобы снизить аппаратные затраты и 

энергопотребление. Поэтому L не будет большим числом, а вычислительная 

сложность будет низкой. 

Результаты апробации метода в численном эксперименте. Чтобы показать 

улучшение спектральной эффективности при использовании предложенной 

гибридной схемы прекодирования, результаты предложенного алгоритма 

сравниваются с результатами алгоритма OMP в [71], алгоритма SVD с низкой 

сложностью в [76], алгоритма гибридного прекодирования по эквивалентному каналу 

HP-EC (от англ. Hybrid precoding equivalent matrix) в [78]. 

Радиоканал генерируется на основе следующих параметров: количество 

кластеров 8clN  , количество лучей 10rayN  . Моделируются две структуры 

антенной решетки. Первая содержит 64×16 антенных элементов, вторая – 256×64.  

На рисунках 5.4 и 5.5 показана зависимость спектральной эффективности от 

отношения сигнал/шум (SNR) при  64, 16, 4RF RF

t r t rN N N N     и 



128 

 

 256, 64, 8RF RF

t r t rN N N N    , соответственно, для различных значений 
sN . 

Каждая точка на графике получена в результате усреднения по 5000 различным 

реализациям случайного радиоканала. 

Из результатов численного эксперимента, представленных на рисунке 5.4 

следует, что при 1sN  , предложенная схема работает так же, как и оптимальная схема 

прекодирования.  

При 2sN  , разрыв между предложенной схемы и оптимальной схемой 

увеличивается, но все еще меньше, чем разрыв с остальными существующими 

схемами.   

При 4sN  , разрыв увеличивается и эффективность всех методов одинакова. 

Как показано на рисунке 5.5, увеличение размера антенной решетки дает те же 

результаты. 

 

а – поток данных 𝑁𝑠  =  1 и 2, б – поток данных 𝑁𝑠  =  4. 

Рисунок 5.4 – Спектральная эффективность при различном SNR, когда 𝑁𝑡  =

 64 и 𝑁𝑟  =  16 
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Из графиков видно, что предложенная схема гибридного прекодирования 

превосходит существующие методы прекодирования, если RF

s tN N . Когда 
sN  

увеличивается, разрыв в спектральной эффективности между предложенной схемой и 

оптимальной схемой увеличивается.  

 

 

а – поток данных 𝑁𝑠  =  1 и 4, б – Поток данных 𝑁𝑠  = 6 

Рисунок 5.5 – Спектральная эффективность при различном SNR, когда 𝑁𝑡  =

 256 и 𝑁𝑟 =  64 

 

На рисунке 5.6 показано, как спектральная эффективность изменяется в 

зависимости от количества радиочастотных цепей при SNR = -10 дБ, 2sN   для двух 

антенных решеток разных размеров. Очевидно, что количество радиочастотных цепей 

оказывает существенное влияние на производительность системы.  

Все существующие методы, за исключением OMP, не дают существенного 

повышения спектральной эффективности при увеличении числа радиочастотных 

цепей.  
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Для предложенного метода – это не так. Здесь имеется явный рост спектральной 

эффективности с ростом количества радиочастотных цепей. Как следствие, 

предложенный алгоритм превосходит существующие для всех значений RF

t sN N .  

 

 

а – (𝑁𝑡  =  64 и 𝑁𝑟  =  16), б – (𝑁𝑡  =  256 и 𝑁𝑟  =  64) 

Рисунок 5.6 – Спектральная эффективность при различном 𝑁𝑡
𝑅𝐹  и  𝑆𝑁𝑅 =  −10 𝑑𝐵 

 

Важно отметить, что при RF

s tN N , количество итераций L = 1 и предлагаемый 

метод менее сложен, чем все исследованные алгоритмы, поскольку угловая 

информация аналоговых фазовращателей может быть непосредственно получена из 

матрицы нацеливания без необходимости использования какой-либо дополнительной 

информации или методов разложения.  

В результате, когда RF

s tN N , спектральная эффективность остается той же, но 

вычислительная сложность уменьшается. 
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5.5 Гибридное предкодирование для широкополосного канала в массовом 

MIMO  

 

Как упоминалось выше, одной из важных технологий для достижения высокой 

пропускной способности в 5G NR является использование диапазона миллиметровых 

волн. Такой переход позволяет использовать более широкополосные радиоканалы, 

что, в свою очередь, приводит к повышению пропускной способности [79]. На 

текущем этапе в стандартах 5G регламентируется максимальная полоса пропускания 

на одну несущую частоту равная 400 МГц (в стандартах 4G эта величина равна 20 

МГц). Переход на радиоканалы с более широкой полосой приводит к появлению 

эффекта частотной селективности радиоканалов, которого не проявлялось в 

узкополосном случае. 

В широкополосной многоканальной системе предкодирование и 

комбинирование должны выполняться для каждой поднесущей. В традиционных 

многоканальных системах MIMO формирование луча может быть просто 

преобразовано из узкополосного в широкополосное, поскольку оно выполняется в 

цифровой области. Однако, такая простая адаптация не может быть использована в 

массовых гибридных системах MIMO, поскольку здесь требуется, чтобы аналоговая 

матрица предкодирования была одинакова (одна) во всей полосе пропускания. Это 

усложняет разработку алгоритмов для широкополосного гибридного прекодирования. 

Существует множество исследований в [80–85], связанных с формированием 

луча в широкополосных массовых MIMO-системах. В [80] предложена метод 

прекодирования, основанный на ковариационной матрице канала для построения 

аналоговой матрицы на стороне передатчика.  

В [81] предложена схема совместного гибридного прекодирования и 

комбинирования на основе поиска по Табу TS (от англ. Tabu-search).  
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В [82] показано, что эквивалентное узкополосное предкодирование и 

комбинирование достаточны для достижения требуемой спектральной 

эффективности, когда многолучевость в широкополосном радиоканале не велика.  

Свойство разреженности каналов миллиметровых волн используется в [83]. 

Здесь показано, что поскольку матрицы ковариации канала на различных поднесущих 

имеют почти одинаковый набор собственных векторов, можно использовать схему 

узкополосного предкодирования, предложенную в [84]. Матрицы предкодирования и 

комбинирования получаются в результате усреднения матриц ковариации канала.  

Два широкополосных гибридных метода предкодирования представлены в [85]. 

Первый использует мультилинейное SVD-разложение для определения общих 

векторов аналогового комбинатора, а второй использует классификацию векторов 

формирования луча для максимизации усиления для эквивалентного базового канала. 

 

5.5.1 Модель системы гибридного прекодирования mMIMO-OFDM для 

широкополосного канала 

 

Гибридная массовая MIMO-OFDM система для одного пользователя с K 

поднесущими в диапазоне миллиметровых волн показана на рисунке 5.7.  

Предполагается, что передатчик имеет 
sN  пространственных потоков данных для 

каждой поднесущей, передаваемые через 
tN  антенн с помощью 𝐿𝑡 радиочастотных 

цепей, а приемник использует 
rN  приемных антенн и 𝐿𝑟 радиочастотных цепей.  

Для того, чтобы обеспечить возможность реализации гибридной структуры, то 

есть низкую сложность, количество радиочастотных цепей должно быть меньше 

количества антенн, и, следовательно, ( ) ( ).RF RF

s t r t rN N N N N  
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Рисунок 5.7 – Блок-схема гибридной системы массового MIMO-OFDM 

 

Как показано на рисунке 5.7 1sN   вектор символов 𝒔[𝑘] на каждой поднесущей 

𝑘 = 1,2, … , 𝐾 сначала прекодируется в цифровой области матрицей [ ] t sL N
k




BB
F , а 

затем подвергается OFDM-модуляциии (обратные дискретные преобразования Фурье 

и добавление циклического префикса). На следующем этапе формируются 

необходимые лучи в аналоговой области с помощью высокоразмерной матрицы 

радиочастотного предкодирования t tN L


RF
F . Окончательно, переданный сигнал 

может быть выражен в виде: 

 

 [ ] [ ] [ ],    1,2,..., .k k k k K 
RF BB

x F F s  (5.13) 
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Для всех потоков предположим равное распределение мощности для каждой 

поднесущей, поэтому элементы вектора s[k] предполагаются независимыми с 

нормированной мощностью на каждой поднесущей 𝐸{𝒔[𝑘]𝒔[𝑘]𝐻} =  𝐈𝑵𝒔
. Кроме того, 

здесь необходимо учесть ограничения по мощности. Очевидно, что 

 2

1

[ ] kF
k K

k p
 


RF BB

F F , где 
kp – полная мощность на k-й поднесущей, и 

1

K

k tot

k

p p


 –  

полная мощность передаваемого сигнала. 

Цифровое предкодирование [ ]k
BB

F  выполняется до модуля ОДПФ в частотной 

области, позволяет рассчитывать [ ]k
BB

F  для каждой поднесущей. Аналоговое 

радиочастотное предкодирование 
RF

F  выполняется после модуля ОДПФ во 

временной области, поэтому эта матрица должна быть одна для всех поднесущих. 

Поскольку аналоговые фазовращатели регулируют только фазу сигнала, то 

необходимо потребовать, чтобы элементы радиочастотных матриц 
RF

F  и 
RF

W  в 

передающей и приемной системах соответственно имели постоянный модуль. Таким 

образом, в отличие от систем с одной несущей (узкополосный канал), где требуется 

решить только проблему постоянного модуля радиочастотной матрицы, разработка 

гибридных формирователей луча для широкополосных систем OFDM имеет два 

ограничения: постоянный модуль и общая радиочастотная матрица для всех 

поднесущих. 

 

5.5.2 Формулировка проблемы гибридного прекодирования mMIMO-OFDM 

для широкополосного канала 

 

На стороне приемника вектор данных обрабатывается матрицей 

комбинирования [ ] [ ]k k* * *

BB RF
W = W W , где [ ] t sL N

k



BB

W  – цифровой комбинатор для 

каждой поднесущей и r tN L


RF
W – радиочастотный комбинатор, который является 
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общим для всех поднесущих. Сигнал на приемнике после комбинирования может 

быть представлен в виде: 

 

 ˆ[ ] [ ] [ ] ],[ [] [ ]k kk k k k 
RF

* *

BB RF BB
Fy W W H sF z  (5.14) 

где вектор шума [ ]kz  предполагается с нулевым средним значением и 

ковариационной матрицей 
2

rN I . 

 

Средняя спектральная эффективность для всех поднесущих может быть 

рассчитана следующим образом: 

 

 

1

2 *
1

[ ] [ ] [ ] [ ]1
log ,

        × [ ] [ ] [ ]

K
Ns n

k

k k k k
R

K k k k





 
  

 
 


* *

BB RF

* *

B

BB

RF B

R BR BF F

I FR W W H

F

F

WF H W
 (5.15) 

где 2[ ] [ ] [ ]n nk k k
B

* *

BB RF RF B
R WW W W  – ковариационная матрица шума после 

комбинирования.  

 

Основной целью является разработка эффективного метода, который может 

максимизировать сумму спектральной эффективности на всех поднесущих, то есть: 

 

 

  
 

 
 

 

1

1
[ ] [ ], , ,

2

1

, , , arg max ,

,

                       при условиях       , 1,   , ,  

 

[ ]

, 1,  , .

K

k

K
opt opt opt opt

k

kF
k

k

K

k

R

p

i j i

k

j

i j i j





 



 



 


 


RF RF BB BB

RF RF ΒΒ BB

F W F W

RF BB

RF

RF

F W F W

F F

F

W

 (5.16) 
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Оптимальный прекодер 𝐅𝑜𝑝𝑡[𝑘] на передатчике и оптимальный комбинатор 

𝐖𝑜𝑝𝑡[𝑘]  на приемнике могут быть определены с помощью 𝑁𝑠 столбцов левых и 

правых сингулярных векторов канальной матрицы H[k], которые соответствуют 

наибольшим сингулярным значениям: 

[ ] состоит из   столбцов правых сингулярных векторов 
[ ] [ ] [ ] [ ] и

[ ] состоит из  столбцов левых сингулярных векторов [ ]

[ ]s

s

k N k
k k k k

k N k


 



*
V H

H U Σ V
U H

 

где U[k] и V[k]  – 
r rN N  и 

t tN N  унитарные матрицы, соответственно, а 𝚺[k]  – 

r tN N диагональная матрица с диагональными элементами, расположенными в 

порядке убывания. Тогда ][ ] [ [ ]opt kk k  VF  и ][ ] [opt k kW U , а [ ]k  содержит значения 

мощности сигнала для каждого потока на каждой поднесущей. Будем предполагать, 

что передатчик и приемник обладают всей информацией об оптимальных матрицах 

прекодирования и комбинирования. 

Как и в случае узкополосного канала, проблема оптимизации делится на два 

этапа. Первый – проектирование двух матриц предкодирования на основе 

оптимальной матрицы предкодирования, а второй этап – оптимизация 

соответствующих матриц комбинирования таким же образом для обеспечения 

высокой спектральной эффективности. На стороне передатчика целью гибридной 

схемы является оптимизация цифровых матриц прекодирования по всем поднесущим 

  
1 k K

k
 BB

F  и радиочастотной матрицы 
RF

F , таким образом, чтобы приблизиться к 

оптимальной матрице на каждой поднесущей [ ]opt kF : 

 

 

  

 

 

1

2
*

,
1

2

1

max [ ] ,

   при условиях: , 1,   , ,

                          .

[ ]

[ ]

k K

K

opt Fk
k

kF
k K

k

i

pk

k

j i j

  

 

 




RF BB

RF BB
F F

RF

RF BB

F F F

F

F F

 (5.17) 
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5.5.3 Предлагаемый метод широкополосного гибридного mMIMO-OFDM 

предкодирования 

 

В случае узкополосного гибридного формирования луча существует одна 

матрица канала H, из которой должны быть получены матрицы предкодирования. В 

случае широкополосного гибридного формирования луча существует K различных 

канальных матриц, которые следует учитывать для расчета матрицы аналогового 

предкодирования. В [83] показано, что при большом количестве антенн сходство 

между ковариационными матрицами канала на различных поднесущих значительно 

выше из-за разреженного характера канальных матриц. Это позволяет свести задачу 

предкодирования для широкополосного случая к задаче для случая узкополосного 

канала, в которой матрица ковариации канала задается как результат усреднения по 

поднесущим частотам матриц ковариации. Такой подход приводит к высокой 

вычислительной сложности, особенно для больших антенных решеток. В данной 

работе информация об элементах радиочастотной матрицы определяется 

непосредственно по фазе элементов оптимальных матриц   
1opt k K

k
 

F . Это позволяет 

уменьшить вычислительную сложность и количество информации, которую надо 

получить при зондировании радиоканала. Определим матрицу кандидата opt

candF , 

которая является решением оптимизационной задачи: 

 

 
2

*

1

1
max [ ] ,

cand

K
opt

cand opt cand F
k

k
K 

 
F

F F F  (5.18) 

 

Можно упростить выражение (5.18), используя то, что    tr . tr .  . Таким 

образом, (5.18) можно записать в виде: 
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 

 

 

2
* * *

1 1

* *

1

*

1 1
[ ] tr [ ] [ ]

1
                              tr [ ] [ ]

                              tr .

K K

opt cand cand opt opt candF
k k

K

cand opt opt cand

k

cand cand

k k k
K K

k k
K

 



 

 
 

  
 
 



 



Ρ

F F F F F F

F F F F

F ΡF

 (5.19) 

   

Как видно из (5.19), для максимизации (5.18) столбцы матрицы-кандидата 
candF  

должны быть определены как 𝑁𝑠 основных собственных векторов P, где P равна 

оптимальной ковариационной матрице для всех поднесущих: 

 

 
 *

1

1
[ ] [ ]

K

opt opt

k

k k
K 

 Ρ F F . (5.20) 

  

Точное решение (5.19) существует только когда 𝐿𝑡 = 𝑁𝑠. Для решения задачи в 

случае, когда 𝐿𝑡  ≥ 𝑁𝑠 предлагаются два метода. 

Первый метод. Элементы радиочастотной матрицы 
RF

F  непосредственно 

определяется как фазой элементов матрицы 
candF , где 

candF  вычисляется как 𝐿𝑡 

основных собственных векторов ковариационной матрицы P. Таким образом: 

 

  . / abscand cand
RF

F F F . (5.21) 

  

Цифровые матрицы предкодирования [ ]k
BB

F  определяются с помощью метода 

наименьших квадратов на каждой поднесущей k: 

 

  
1

[ ] [ ]optk k



BB RF

* *

RF RF
F F FF F , (5.22) 
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Второй метод. Гибридный алгоритм предкодирования, предложенный в 

предыдущем разделе для узкополосного канала, адаптируется для использования в 

широкополосном канале. Алгоритм 4 представлен в виде псевдокода для 

предложенного прекодера. 

 

Алгоритм 4. Предложенный гибридный алгоритм предкодирования для 

широкополосного канала 

Входные данные 
1

[ ]opt k K
k

 
F , полная мощность на k-й поднесущей 

 
1k k K

p
 

 

1.  
1

,
k K RF BB

F F  пустые матриц, 𝑳 =  ⌈
𝑳𝒕

𝑵𝒔
⌉ 

2. for 𝒊 = 𝟏: 𝑳  

3.   for 𝒌 =  𝟏 ∶  𝑲 

4.            [ ] [ ] [ ]res optk k k  RF BBF F F F  

5.   end for 

6.    *

1

1
[ ] [ ]

K

res res

k

k k
K 

 P F F  

7.   
*

P p PP U Σ U  

8.    ( ) :,1: s

i

cand P NF U  

9.    ( ) ( )ˆ . / absi i

cand cand
RF

F F F  

10.    for 𝒌 =  𝟏 ∶  𝑲 

11.            
1

ˆ ˆ[ ] [ ]ˆ ˆ
resk k



 R

* *

BB FRF RFFF FF F  

12.           ˆ[ ] [ ] | [ ]k k k 
 BB BB BBF F F  

13.    end for 

14.    ˆ| 
 RF RF RFF F F  

15. end for 

16. for 𝒌 =  𝟏 ∶  𝑲 

17.     
[ ]

[ ]
[ ]

k

F

k
k p

k
 BB

BB

RF BB

F
F

F F
 

18. end for 

19. 𝐫𝐞𝐭𝐮𝐫𝐧   
1

,
k K

k
 RF BB

F F  
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На первой итерации [ ] [ ]res optk kF F  и  *

1

1
[ ] [ ]

K

opt opt

k

k k
K 

 Ρ F F  – оптимальная 

ковариационная матрица. Первые 
sN  столбцов радиочастотного прекодера 

вычисляются на шаге 8 в соответствии с выражением  ( ) ( )ˆ . / absi i

cand cand
RF

F F F . Затем 

первые 𝑁𝑠 строк [ ]k
BB

F  вычисляются на шаге 10. На следующей итерации остаточная 

ошибка между матрицей [ ]opt kF  и произведением [ ]k
RF BB

F F  на каждой поднесущей k 

вычисляется на шаге 4 как матрица [ ]res kF . Затем вычисляются следующие 𝑁𝑠 

столбцов 
RF

F  и 𝑁𝑠 строк [ ]k
BB

F  для минимизации остаточной ошибки. 

Стоит отметить, что матрицы комбинирования на стороне приемника могут 

быть получены тем же методом, что и в алгоритме 4. 

Вычислительная сложность. В первом предложенном методе общая 

радиочастотная матрица получается непосредственно с использованием 𝐿𝑡 основных 

собственных векторов ковариационной матрицы. Во втором методе элементы этой 

матрицы определяются итеративно с относительно небольшим числом итераций, 

поскольку число радиочастотных цепей предполагается близким к числу потоков 

данных. 

Вычислительная сложность первого предложенного метода составляет: 

    2 2 2 3 22 2s t r t s t t t t t t s tKN N N KN N L N K L L N L N N       . 

Вычислительная сложность второго предложенного метода составляет:  

     2 2 2 3 22 3s t r t s s t s s tKN N N L KN N N N K N N N      . 

В случае, когда количество передающих и приемных антенн одинаково, т.е. 

𝑁𝑟  =  𝑁𝑡 и 𝑁𝑠  =  𝐿𝑡, можно показать, что вычислительная сложность первого и 

второго предложенных подходов имеет порядок  2

tKN . Сложность традиционных 

методов, использующих ковариационную матрицу канала, как в [80, 83, 85], 

составляет  3

tKN . Таким образом, вычислительная сложность предлагаемых 
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методов ниже, чем у традиционных подходов. Кроме того, как уже было сказано 

выше, использование предлагаемых методов требует меньшего количества 

информации, получаемой при зондировании канала. 

 

 

а – при  𝑁𝑠  =  1, б – при 𝑁𝑠  =  4 

Рисунок 5.8 – Зависимость спектральной эффективности от SNR при 𝑁𝑡  =

 64 и 𝑁𝑟  =  32 

 

Результаты апробации методов в численном эксперименте. В 

проводившихся численных экспериментах проводилась оценка спектральной 

эффективности массовой MIMO-системы, достигаемая при использовании 

предложенных методов. Результаты использования предложенных методов 

сравниваются с результатами, обеспечиваемыми методами, предложенными в [83] и 

[85]. Полоса пропускания системы составляет B = 400 МГц, а несущая частота – 38 

ГГц. Количество активных поднесущих предполагается равным K = 64, с длиной 

циклического префикса 16. Радиоканал генерируется на основе следующих 

параметров. Количество кластеров 8clN  , количество лучей 6rayN  . Каждая точка 
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на всех графиках, приведенных ниже получена в результате усреднения по 10000 

случайным реализациям канала. 

На рисунке 5.8 показана зависимость спектральной эффективности от 

отношения сигнал/шум (SNR) при  64, 32, 4t r t rN N L L    , для различных 

значений 
sN . Из результатов моделирования на рисунке 5.8 видно, что два 

предложенных метода превосходят схемы предкодирования, предложенные в [83] и 

[85], по спектральной эффективности во всем диапазоне SNR. Можно также заметить, 

что при 1sN  , второй предложенный метод обеспечивает ту же эффективность, что 

и оптимальный прекодер. При 4t sL N  , спектральная эффективность двух 

предложенных методов одинакова, но все еще превосходит методы из [83] и [85]. 

 

 

а – 𝑆𝑁𝑅 =  −20, б – 𝑆𝑁𝑅 = 0. 

Рисунок 5.9 – Зависимость спектральной эффективности от количества 

радиочастотных цепей 𝐿𝑡.  

 

На рисунке 5.9 показано, как спектральная эффективность изменяется в 

зависимости от количества радиочастотных цепей при SNR = -20 (Рисунок 5.9-а) и 0 

дБ (Рисунок 5.9-б), 2sN   и количестве антенных элементов в решетках 
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64, 16t rN N  . Первый предложенный метод и референсные методы не дают 

существенного повышения спектральной эффективности при увеличении числа 

радиочастотных цепей. Для второго предложенного метода это не так. Здесь имеется 

явный рост спектральной эффективности с ростом количества радиочастотных цепей. 

Это связано с тем, что второй метод позволяет эффективно использовать избыточное 

количество радиочастотных цепей для повышения эффективности системы. 

 

5.6 Выводы к главе 5 

 

В главе представлен новый гибридный метод предкодирования для массовых 

MIMO-систем, работающих на миллиметровых волнах для узкополосного 

радиоканала. Показано, что угловая информация для аналоговых фазовращателей 

может быть непосредственно получена из оптимального неограниченного прекодера 

без необходимости использования какой-либо дополнительной информации или 

методов разложения, что снижает вычислительную сложность и количество 

информации, которую необходимо получить при зондировании радиоканала перед 

построением гибридного прекодера. 

Преимущества массового MIMO на миллиметровых волнах могут быть 

обеспечены только при использовании большой полосы пропускания. В этом случае, 

условия распространения сигналов на разных поднесущих могут быть различными. 

Результаты этой главы опубликованы в [86, 87]. В главе доказано, что элементы 

аналоговой матрицы определяются собственными векторами ковариационной 

матрицы оптимальных полностью цифровых прекодеров на всех поднесущих с 

использованием двух подходов: 

1) аналоговая матрица предкодирования непосредственно определяется 

как фазовые углы элементов матрицы 
candF , где 

candF  выбирается как 𝑁𝑡
𝑅𝐹 главных 

собственных векторов ковариационной матрицы; 
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2) алгоритм 3 для узкополосного предкодирования адаптирован для 

случая широкополосной MIMO-OFDM гибридной системы так, что итеративно 

снижает остаточную ошибку между ковариационной матрицей и суммой 

произведений матриц предкодирования на всех поднесущих. 
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Заключение  

 

В ходе исследований по теме диссертационной работы были получены 

следующие основные результаты.  

1. Проведенный обзор литературы по существующим методам и алгоритмам 

цифровой обработки сигналов, обеспечивающих повышение помехоустойчивости 

мобильных систем радиосвязи пятого поколения, позволил выделить два основных 

направления для проведения исследований по теме диссертационной работы. Первое 

из них связано с широким спектром задач по временной и частотной синхронизации 

приемопередатчиков в системах 5G NR. Второе направление определяется 

необходимостью разработки методов расчета оптимальных матриц 

прекодирования/комбинирования при построении гибридных массовых MIMO 

систем, работающих в миллиметровом диапазоне волн. 

2. Проведенный теоретический анализ позволил получить аналитическое 

описание влияния ошибок синхронизации на эффективность OFDM-системы, что, в 

свою очередь, позволило оценить вклады от наличия различных видов 

рассинхронизации по отдельности. Эти аналитические результаты легли в основу 

разработки новых методов коррекции искажений OFDM-сигнала при его приеме. 

3. Выявленная в аналитических исследованиях зависимость асимметрии 

сигнала на выходе согласованного приемника первичной синхронизации (PSS) от 

смещения несущей частоты позволила разработать новый метод оценки СНЧ в 

режиме установления связи, обеспечивающий повышение точности оценки смещения 

при одновременном снижении вычислительной сложности алгоритмов обработки 

сигнала. 

4. Предложен новый метод раздельной посимвольной согласованной 

фильтрации DMRS-сигналов, что позволило решить задачу оценки смещения частоты 

дискретизации. Показано, что использование параболической аппроксимации 
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локальных областей вокруг корреляционных пиков на выходе согласованных 

фильтров обеспечивает точное измерение временного расстояния между принятыми 

DMRS-сигналами и, как следствие, оценку смещения частоты дискретизации с 

точностью не хуже 1 ppm во всем диапазоне значений отношения сигнал/шум. 

5. Разработан новый метод коррекции малых смещений частоты 

дискретизации, который не требует оценки величины смещения. Этот метод 

основывается на том, что уровень межканальной интерференции из-за малых СЧД 

может рассматриваться как некоторый аддитивный шум и задача коррекции эффекта 

от СЧД сводится к задаче поворота модуляционного созвездия. 

6. Разработан новый детектор-обнаружитель для приема сигналов PUCCH 

нулевого формата, обеспечивающий независимость вероятности правильного 

обнаружения и детектирования сигнала от отношения сигнал/шум. Сопоставление 

результатов численного моделирования с требованиями стандарта 3GPP на 

вероятность неверного обнаружения сигнала полностью подтвердило эффективность 

предлагаемого детектора. 

7. Разработан оригинальный алгоритм построения матриц предкодирования 

для гибридной массовой MIMO-системы, в котором:  

а) аналоговая 𝐅𝑅𝐹 и цифровая 𝐅𝐵𝐵 матрицы предкодирования разбиваются на 

подматрицы так, что размер произведений аналоговой и цифровой подматриц 

совпадает с размером матрицы оптимального прекодера 𝐅𝑜𝑝𝑡, 

б) значения элементов каждой аналоговой подматрицы определяются фазой 

элементов матрицы 𝐅𝑜𝑝𝑡, значения элементов каждой цифровой подматрицы 

определяются путем итеративной минимизации расстояния между 𝐅𝑜𝑝𝑡 и 

произведением 𝐅𝑅𝐹𝐅𝐵𝐵.  

Показано, что разработанный алгоритм обеспечивает повышение спектральной 

эффективности системы связи за счет эффективного использования избыточного 

количества радиочастотных цепей. 
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8. Разработаны два новых метода предкодирования/комбинирования в 

гибридной массовой системе MIMO-OFDM для случая широкополосного канала, 

когда канальные искажения сигнала оказываются различными на разных поднесущих 

частотах. В обоих методах элементы аналоговой матрицы определяются 

собственными векторами ковариационной матрицы оптимальных полностью 

цифровых прекодеров на всех поднесущих с использованием двух подходов. В первом 

методе аналоговая матрица предкодирования непосредственно определяется фазой 

элементов матрицы 
candF , которая состоит из 𝑁𝑡

𝑅𝐹 главных собственных векторов 

ковариационной матрицы. Второй метод является обобщением итерационного 

алгоритма, предложенного для узкополосного канала. Расчет основывается на 

итеративном снижении разницы между ковариационной матрицей и суммой 

произведений матриц предкодирования на всех поднесущих. 

9. Проведена оценка вычислительной сложности предложенных алгоритмов 

построения матриц предкодирования. Показано, что эта сложность имеет порядок 

 2

tKN , где K – количество поднесущих, а 
tN – количество антенн на обеих сторонах 

передачи (вычислительная сложность известных методов построения матриц 

составляет  3

tKN ). 

10. На основе анализа стандартов 3GPP и предложенных в работе оригинальных 

методов обработки сигналов разработан комплекс программ для генерации и приема 

сигналов 5G NR в восходящей и нисходящей линиях связи, зарегистрирован автором 

данной работы в реестре программ для ЭВМ [88–91]. Программная реализация 

выполнена на языке C++, и используется при производстве программно-аппаратных 

комплексов для формирования тестовых сигналов стандарта 5G NR, созданного 

сотрудниками кафедры радиофизики НИ ТГУ и АО «НПФ «Микран» в рамках 

совместной НИОКТР. 

Перспективным развитием данного направления исследований является 

адаптация предлагаемых гибридных методов формирования луча для 
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многопользовательского случая. В многопользовательском гибридном 

предкодирования необходимо учитывать новое условие, которое заключается в том, 

что интерференция между пользователями должна быть минимальна. Все 

предложенные в данной работе алгоритмы гибридного прекодирования mMIMO 

предполагают наличие идеальной информации о состоянии канала CSI. Дальнейшие 

исследования могут быть посвящены исследованию влияния неидеального CSI на 

спектральную эффективность гибридной системы массового MIMO. 
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