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毫米波大规模阵列的精确角度估计方法
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摘　要：　波达角（Direction Of Arrival，DOA）高精度估计对于应用毫米波大规模阵列实现多用户高速通信意义重

大 . 针对宽带效应恶化接收信号质量、混合结构引起信号维度下降、多用户角度估计计算复杂度高等问题，本文提出

了一种基于宽带信号相位测量的高精度DOA估计方法 . 首先，建立了基于混合结构的毫米波大规模阵列系统模型和

宽带接收信号模型，论证了宽带效应的影响 . 其次，推导了 DOA 估计的克拉美-罗下界（Cramer-Rao Lower Bound，
CRLB），并基于最小化CRLB提出了一种满足恒模约束的最优模拟矩阵设计方法 . 随后，针对单用户场景，提出了一种

基于相位测量的无网格渐进CRLB高精度DOA估计方法 . 最后，针对多用户场景，提出了利用期望最大化（Expectation 
Maximization，EM）方法的迭代DOA估计算法，避免了联合估计导致的维度灾难，降低了计算复杂度 . 仿真结果显示，

在信噪比超过 5 dB时，所提单用户、多用户估计算法能够渐进达到CRLB，DOA估计性能超越传统估计方法，验证了本

文所提算法的有效性，避免了宽带效应和信号降维的影响 .
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Abstract:　High-precision direction of arrival (DOA) estimation is of great significance for multi-user high-speed 
communication using millimeter-wave large-scale arrays. To deal with the issues of degraded received signal quality due to 
wideband effects, reduced signal dimension caused by hybrid structures, and high computational complexity required in 
multi-user angle estimation, this paper proposes a high-precision DOA estimation method based on wideband signal phase 
measurement. Firstly, this paper establishes a system model and wideband received signal model for millimeter-wave large-

scale arrays with a hybrid structure, and demonstrates the impact of wideband effects. Secondly, this paper derives the Cra⁃
mer-Rao lower bound (CRLB) for DOA estimation and proposes an optimal training sequence design method that satisfies 
constant modulus constraints by minimizing CRLB. Subsequently, for single-user scenarios, this paper proposes a gridless 
high-precision DOA estimation method based on phase measurement reaching CRLB progressively. For multi-user scenari⁃
os, an iterative DOA estimation algorithm using the expectation maximization (EM) method is proposed on the basis of sin⁃
gle-user DOA estimation to avoid dimension disaster caused by joint estimation and reduce computational complexity. Sim⁃
ulation results verify the effectiveness of the proposed algorithm. When the signal-to-noise ratio (SNR) exceeds 5 dB, the 
single-user and multi-user estimation algorithms proposed in this paper can progressively achieve CRLB, and the DOA esti⁃
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mation performance surpasses traditional estimation methods, avoiding the impact of wideband effects and signal dimension 
reduction.

Key words:　millimeter-wave communications; large-scale arrays; direction of arrival estimation; channel estimation; 
array signal processing; hybrid array structure

1　引言

大规模阵列具有极高的阵列增益，是未来无线通

信的核心技术，已经广泛应用于 5G 通信、卫星通信等

领域［1~3］. 毫米波频段波长短、带宽大、天线尺寸小，适

合大规模天线阵列系统应用 . 同时，毫米波频段信号散

射效应弱，有利于同时支持多个空间分散的用户［4，5］.
为了获取毫米波大规模阵列的高增益、大带宽、多用户

优势，高精度波达角（Direction of Arrival，DOA）估计是

其中的关键 . 然而，毫米波大规模阵列 DOA 估计面临

以下难题：（1）由于毫米波通信频段宽，大规模天线阵

列存在宽带效应，导致宽带接收信号性能恶化，难以实

现高精度DOA估计；（2）大规模阵列普遍采用混合结构

将多个天线信号合并为一路信号，导致信号维度下降，

造成信息量损失，降低DOA估计精度 .
关于高精度 DOA 估计已经有大量经典估计方

法［6，7］，例如最大似然估计方法、最大后验估计方法、

MUSIC 方法、ESPRIT 方法［8］、基于原子范数的估计方

法［6，9］等 . 传统的估计方法主要面向均匀线阵模型，基

于窄带信号假设，采用全数字阵列结构 . 然而，毫米波

大规模阵列规模增大、信号带宽增加、宽带效应增强，

导致多用户DOA估计复杂度提高，传统DOA估计方法

存在性能损失［10，11］.
为提高大规模阵列的 DOA 估计性能，现有研究集

中在特殊阵列结构和空域稀疏性两方面 . 其中，特殊阵

列结构主要指稀疏阵列结构，例如嵌套阵列［12］、随机阵

列和互质阵列［13，14］等 . 文献［12］通过组合两组或多组

均匀线阵，利用N个天线实现N 2个自由度，提高估计精

度 . 文献［13］采用互质阵列结构，利用离散傅里叶变换

（Discrete Fourier Transform，DFT）矩阵扩展了阵列等效

尺寸，降低DOA估计复杂度 . 然而，利用特殊阵列结构

虽然减少了天线数量，降低了角度估计的复杂度，但同

时也降低了阵列增益 . 针对混合阵列结构，利用空域稀

疏特性可进一步降低计算复杂度［15，16］. 文献［17］利用

高斯混合分布建模接收信号，通过求解互信息最大化

问题，得到适合DOA估计的混合结构，改善信号降维导

致的 DOA 估计性能损失 . 文献［18，19］利用开关阵列

结构，通过分时切换天线通断，以增加时间为代价，解

决信号降维问题，难以适应宽带通信场景 . 毫米波大规

模阵列系统通常为每个用户分配指向性的射频链路，

导致观测矩阵难以满足随机性要求，造成压缩感知方

法性能损失 . 文献［20］通过交替下降算法构造了无网

格估计方法，实现高精度 DOA 估计 . 文献［21］则通过

稀疏贝叶斯学习方法，实现无网格 DOA 估计 . 利用大

规模阵列的空域稀疏特性进行快速估计，利用无网格

方法发挥高增益、高信噪比优势，进而实现高精度估

计，具有研究意义 . 然而，这些研究大多仍采用窄带假

设，忽略了大规模阵列特有的宽带效应，没有考虑其对

DOA估计性能的影响，难以直接应用于宽带通信系统，

还需要进一步开展针对性研究 .
针对大规模阵列的宽带效应问题，文献［11］基于

OFDM（Orthogonal Frequency Divisition Multiplexing）信

号开展了角度-时间联合估计研究，证明了宽带效应对

于估计性能的影响，并针对 DOA 估计和延迟估计问题

设计了上下行链路信道估计策略，其从频率域角度开展

信号处理方法研究具有借鉴意义 . 文献［22］以全数字阵

列为背景开展了角度辅助的信道估计研究，利用波束

凝视降低宽带阵列影响，通过无网格稀疏贝叶斯学习

方法实现了连续角度-时间估计 . 文献［23］面向全数字

宽带阵列结构，提出利用信号相位实现空时二维估计，

并利用压缩感知方式降低估计复杂度，其关注的信号

相位与时间-角度的关系具有启发意义 . 文献［24］提出

利用延迟线实现混合结构，解决天线之间信号相关性

降低的问题 . 文献［25］针对大规模混合阵列结构，以信

道增益为目标，研究了模拟矩阵设计问题，提出了模拟-

数字两阶段波束合并方法，该方法直接着眼于信道容

量，规避了宽带效应的影响 . 针对大规模阵列 DOA 估

计中的宽带效应问题，现有研究主要集中于全数字阵

列结构，对于混合结构关注较少 . 混合结构采用的模拟

矩阵设计方法主要集中在信道增益最大化、信道容量

最大化方向，直接从 DOA 估计性能出发来设计模拟矩

阵的方法尚有待深入研究 .
针对以上问题，为了提升毫米波大规模阵列 DOA

估计精度，本文提出了一种基于宽带信号相位测量的

高精度 DOA 估计方法 . 首先，建立了毫米波大规模阵

列的混合结构系统模型和宽带接收信号模型，分析了

由于信号带宽增加导致的宽带效应影响；其次，针对宽

带效应问题，推导了 DOA 估计的克拉美 - 罗下界

（Cramer-Rao Lower Bound，CRLB），并通过优化CRLB提

出一种满足恒包络约束的最优模拟矩阵设计方法；随

后，针对单用户场景，提出了基于信号相位测量的高精

度DOA估计算法，能够渐进达到CRLB. 在单用户高精

度角度估计基础上，利用迭代期望最大化（Expectation 
Maximization，EM）算法，开展多用户 DOA 估计，将多维

联合估计问题简化为多个一维估计，降低了计算复杂
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度；最后，通过仿真验证本文所提算法的有效性，DOA
估计精度超过了传统的估计方法 .
2　系统结构与信号模型

2. 1　系统结构

考虑一个装备M根天线的毫米波宽带大规模阵列

系统，使用训练序列进行DOA估计 . 包含 I个训练符号

的训练序列 x(t)表示为

x(t)=∑
i = 0

I - 1

xi × p (t - iTf ) （1）
其中，xi = ρie

jθi 代表第 i 个训练符号，对于恒包络调制

ρi = 1，θi 代表信号的相位；p(t)代表成型脉冲，可以选择

升余弦脉冲或高斯脉冲等，这里采用 sinc(t)函数作为成

型脉冲；每个符号的持续时间为 Tf . x(t)的傅里叶变换

X ( f )可以表示为

X ( f )=∑
i = 0

I - 1

xi ×P( f )e
j2πf ( )iTf （2）

其中，P( f )代表成型脉冲 p(t)对应的傅里叶变换 . 考虑

毫米波信道响应h(t)，接收信号可以表示为

y(t)= x(t)*h(t) （3）
由于毫米波频段的反射、散射效应比较弱，因此，

本文主要考虑信号的直射路径，忽略多径效应的影响 .
为了降低硬件成本，系统采用混合结构，通过移相矩阵

将多天线上的接收信号进行合并，每组移相器阵列合

成后的信号对应一个射频链路，如图1所示 .

记第 m 个天线接收信号为 ym (t)，信号入射角 θ，天

线阵元间隔 d，信号中心频点 fc. 此时，ym (t)表达为如下

形式：

ym (t)= y (t -
md sin θ

C ) ´ e
j2πfc

md sin θ
C +wm (t) （4）

其中，y (t -
md sin θ

C )代表第 m 根天线上接收到的基带

信号；e
j2πfc

md sin θ
C 代表中心频点 fc 引入的附加相位；wm (t)

代表第 m 根天线接收的噪声 . 第 m 根天线接收信号的

频域形式表达为

Ym ( f )= Y ( f )e
j2π ( )f + fc

md sin θ
C +Wm ( f ) （5）

将 信 号 Ym ( f ) 的 频 谱 离 散 化 为 K 个 频 点

{ f0 f1 fK - 1 }，可以得到Ymk = Ym( fk )，将接收信号重新

写成如下矩阵形式：

Y =
é

ë

ê

ê
êê
ê

ê ù

û

ú

ú
úú
ú

úY00  Y0K - 1

  
YM - 10  YM - 1K - 1

=A(θ)HX +W （6）
其中，矩阵 Y 的第 m 行、第 k 列元素代表阵列中第 m 根

天线接收信号中的第 k个频率分量，矩阵A(θ)中的第m

行 、第 k 列 元 素 代 表 Ym( fk ) 对 应 的 阵 列 流 形

e
j2π ( )fk + fc

md sin θ
C . 对于混合阵列结构而言，M 根天线接收

到的信号经过模拟矩阵 GA 合并为 N 个信号 . 于是，接

收信号Z可以写成以下形式：

Z =GA A(θ)HX +W （7）
其中，GA ÎC (N ´M )代表混合结构中的移相器矩阵，每个

元素具有恒定的模值，Hk =H ( fk )，Xk = X ( fk )，HX =

diag [ H0 X0 H1 X1 HK - 1 XK - 1 ]代表信道和信号的离

散化频率响应 . 对于窄带阵列，GA 可以选取 DFT 矩阵

的某个子矩阵，形成若干个指向用户的波束 . 然而，对

于宽带通信，直接采用 DFT 矩阵会导致频率选择性衰

落，影响角度估计性能，下面对此进行详细分析 .
2. 2　大规模阵列宽带效应

以 5G毫米波规划中的N258频段为例，考虑载波频

率 fc= 26 GHz，对应波长λ= 11.5 mm，则天线的间隔为d=
λ 2 = 5.75 mm. 对于M= 64的大规模天线阵列，阵列尺

寸 D = 368 mm. N258 频段信号带宽可达到 1.2 GHz，于
是有C B = 250 mm ≤ 368 mm. 此时，传统的窄带阵列假

设将不再适用 . 从频率域考虑，如果采用经典的DFT矩

阵来设计移相器系数，第 m 个天线对应的移相器系数

为gm = e-j2πfc (md sin θ)/c，经合并后的基带信号表达为

Z( f )=∑
m

gm × Ym ( f )

         = Y ( f )
é

ë
ê
êê
ê∑

m

e
j2πf

mdsinθ
c

ù

û
ú
úú
ú

         = Y ( f )G( fθ)

（8）

由 于 宽 带 信 号 频 率 范 围 较 大 ，求 和 项 中

2πf
md sin θ

C
» 0不再成立，阵列对于各信号频点具有不

同增益，形成频率选择性 . 如图 2（a）所示，从时域角度

看，由于阵列的尺寸远大于单个符号在空间中的尺寸，

不同天线将接收不同的数据符号 . 图 2（b）展示了采用

DFT 模拟矩阵合并角度为 60°的信号后的阵列频域增

益 . 在 1.2 GHz带宽内，64天线阵列中不同频点的信号

增益相差可达 7 dB，256天线阵列中若干频点存在超过

30 dB的深度衰落 .
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1
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0
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M−1
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图1　大规模阵列混合结构示意图
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如果采用更高频段或更大带宽，宽带效应问题将

更加突出 . 这是因为，对于大规模阵列系统而言，通常

采用的基于 DFT 的模拟矩阵结构，其假设各个天线信

号具有相干性，已经无法满足经典的角度估计方法面

临性能损失，需要开展新的模拟矩阵设计方法和角度

估计方法的研究 .
本文后续以角度估计性能为目标，引入随机相位

模拟矩阵，使得每一条射频链路均形成对整个角度空

间的观测，避免了传统 DFT 矩阵由于空域选择性引起

的信号空间维度下降、信息丢失问题 . 随后，通过优化

CRLB的方法来设计更加合适的模拟矩阵，解决DFT矩

阵对于先验角度信息的依赖问题，并据此研究高精度

角度估计方法，提高角度估计性能 .
3　角度估计方法

针对宽带效应问题，为了提高角度估计精度，首先

推导角度估计的 CRLB，并通过最小化 CRLB 设计适合

角度估计的最优模拟矩阵 . 其次，基于既有的训练导频

和模拟矩阵，针对单用户场景提出一种基于相位测量

的高精度角度估计方法 . 随后，针对多用户场景，在单

用户角度估计基础上，提出一种迭代 EM 估计方法，降

低多用户联合估计的计算复杂度 .
3. 1　角度估计的CRLB推导

为了推导角度估计的 CRLB，首先利用向量化方

法，将式（7）变形得到：

z = (GA⊗ (HX )T ) a(θ)+w （9）
其中，z = vec(Z)，a(θ)= vec ( )A(θ) ，w = vec(W ). 由于假定

噪声服从循环高斯分布，经过混合结构之后的信号仍

服从分布 z~CN ( )μ(θ)C ，其中：

μ(θ)= (GA⊗ (HX )T ) a(θ) （10）
C = σ 2

n I （11）
利用接收信号的高斯分布特点，可以直接推导角

度估计问题的Fisher信息如下：

IFisher (θ)= é
ë
êêêê¶μ(θ)

¶θ
ù
û
úúúú

H

C -1é
ë
êêêê¶μ(θ)

¶θ
ù
û
úúúú =

1

σ 2
n

∑
nk

é
ë
êêêê
¶Znk (θ)
¶θ

ù
û
úúúú

H
é
ë
êêêê
¶Znk (θ)
¶θ

ù
û
úúúú =

1

σ 2
n

∑
nk

|

|
|
||
| ¶Znk (θ)

¶θ
|

|
|
||
|
2

                =
1

σ 2
n

∑
nk

|

|

|
||
|
|
| ¶
¶θ

é

ë
ê
êê
ê∑

m

GA (nm)Hk Xke
j2π ( )fk + fc

md sin θ
C

ù

û
ú
úú
ú |

|

|
||
|
|
|
2

                =
(2π)2

σ 2
n

∑
nk

|

|

|
||
|
|
| ( fk + fc ) 2

Hk Xk( d cos(θ)
C ) 2é

ë
ê
êê
ê∑

m

m ×GA (nm)× e
j2π ( )fk + fc

md sin θ
C

ù

û
ú
úú
ú |

|

|
||
|
|
|
2

                =
(2π)2

σ 2
n

∑
nk

( fc + fk ) 2| Hk Xk |
2( d cos(θ)

C ) 2

|Gn( fk θ ) |2

（12）

其中，

Gn( fk θ ) =∑
m

m × gnm × e
j2π ( )fc + fk ( )m

d sin(θ)
c （13）

于是，角度估计的CRLB由Fisher信息直接给出：

CRLB(θ)= 1 IFisher (θ) （14）
观察 Fisher信息和 CRLB可以发现，不同频点的信

号功率具有不同的权重 ( fk + fc ) 2
，这说明提高信号高频

分量的功率有利于提高 DOA 估计精度 . 然而，根据前

文对于 DFT 矩阵的分析可知，DFT 矩阵的频率选择性

问题会造成高频分量的深度衰落，不利于DOA估计，因

此需要研究合适的模拟矩阵 .
3. 2　最优模拟矩阵设计

根据 CRLB 可知，角度估计精度与三个因素有关：

训练序列的频域形式 Xk、信号到达天线阵列的角度 θ，

以及移相器矩阵对合成信号的增益Gn ( fk θ). 对于角度

估计问题，基站通常缺乏用户角度的准确先验信息，模

拟矩阵需要能够覆盖一定的角度空间 . 因此，假定训练

序列 x已经确定，可以通过优化最恶劣情况的角度估计

CRLB来设计最优模拟矩阵 . 于是，模拟矩阵设计问题
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建模为如下极小极大问题：

GA
opt = min

GA

max
θ

CRLB (GA θ ) （15）
由于移相器阵列只改变信号的相位，不改变信号

的幅度，因此模拟矩阵GA 中对应第 n条射频链路、第m

个天线的元素 |GA (nm) | = 1. 增加恒包络约束后，构造

如下优化问题：

min
GA

max
θ

     CRLB (GA θ )
 s.t.              |GA (nm) | = 1

（16）
将 CRLB (GA θ ) 替 换 为 Fisher 信 息 ，并 对

IFisher (GA θ )进行整理，得到Fisher信息的二次型表示：

IFisher (GA θ ) = (2π)2

σ 2
n

∑
nk

( fc + fk ) 2| Hk Xk |
2( d cos(θ)

C ) 2

                            ×
|

|

|
||
|
|
|∑

m

m × gnm × e
j2π ( )fc + fk ( )m

d sin(θ)
C

|

|

|
||
|
|
|
2

                         =∑
n

é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú∑

k

αk (θ)g H
n bkbH

k gn

                         =∑
n

g H
n B(θ)gn

                         = gHC(θ)g

（17）

其中，矢量 gn ÎCM 对应矩阵 GA 中的第 n 行，矢量

gÎCM ´N = vec (G T
A ) = [ g T

1 g
T
2 g T

N ]T
是优化变量，系

数 αk (θ)=
(2π)2

σ 2
n

( fc + )fk

2| Hk Xk |
2( d cos(θ)

C ) 2

， 矢 量

bk ÎCM 的 第 m 项 bk (m)= (m)× e
j2π ( )fc + fk ( )(m)×

d sin(θ)
C ，矩 阵

B(θ)=∑
k

αk (θ)bkbH
k ，矩阵 C(θ)=B(θ)⊗ IN. 原问题可以

重写为

min
g

max
θ

   -gHC(θ)g

s.t.                     | g i | = 1
（18）

极小极大问题一般难以直接求解，利用文献［26］提
出的近似算法，将 θ的搜索空间离散化为L个互不重叠

的角度{θ0 θ1 θL - 1}，并将原问题转化如下极小化

问题：

min
g

       Fp( g )
s.t.       | g i | = 1

（19）

其中，Fp (g)=-(1/p)× log
é

ë
ê
êê
ê∑

l = 0

L - 1

exp ( - p × gHC (θl) g )ù
û
ú
úú
ú，p 是

预先确定的平滑参数 . 由于Fp (g)函数能够较好地逼近

极大化问题 max
θ

- IFisher (GA θ )，并且具有良好的光滑

性质，可以利用梯度下降求解 .
梯度矢量如下所示：

Ñg Fp (g)= 2∑
l = 0

L - 1 exp ( )-p × gHC ( )θl g

∑
j = 0

L - 1

exp ( )-p × gHC ( )θj g

C (θl) g   （20）

对于恒模约束，可以通过取相位的方式实现 . 于

是，基于迭代梯度下降的恒模优化算法可以写成如下

形式，其中的第n + 1次迭代包括

g͂n + 1 = xn +
1
L
Ñg Fp( gn ) （21）

gn + 1 (i)= g͂n + 1 (i)  || g͂n + 1 (i) （22）
3. 3　模拟矩阵结构选择

模拟矩阵GA 通常需要形成指向用户的波束，但由

于在初始阶段缺少用户角度的先验信息，无法据此设

计模拟矩阵 . 因此，在初始阶段，本文提出利用随机相

位矩阵实现初始角度估计，避免空间选择性 .
图 3（a）对比了随机相位矩阵和DFT矩阵的角度估

计性能 . 其中，用户的角度分别为-60°、-35°、3°和 38°，
天线数量为 64，系统采用 4条射频链路，信号中心频点

为 26 GHz，带宽为 1.2 GHz. DFT 模拟矩阵根据用户的

角度信息，形成 4个指向用户的波束，并在对应的角度

上具有明显的性能优势 . 而在其他大部分范围内，随机

相位矩阵具有更好的性能 . 对于先验角度信息已知的

情况，图 3（b）对比了前文提出的最优模拟矩阵和 DFT
模拟矩阵的频率域阵列增益，随着天线数量增加，DFT
矩阵的频率选择性问题逐渐恶化 . 本文所提出的模拟

矩阵能够降低频率选择性衰落，提升高频信号增益，提

高DOA估计性能 .
随机相位矩阵仅能满足初始阶段角度估计，当系

统测量用户角度后，模拟矩阵应形成波束持续覆盖目

标用户，确保角度估计稳定可靠 .
3. 4　单用户角度估计

基于训练序列 x 和模拟矩阵 GA，本节提出一种利

用信号相位估计的高精度角度估计方法 . 回顾全数字

阵列结构，由于 GA = I，可得到每个天线接收信号各个

频率分量：

rmk = Ymk (θ)=Hk Xke
j2π ( )fc + fk ( )m

d sin(θ)
C +Wmk （23）

单用户角度估计问题可以表示为

θ̂ = max
θ

P ( )θ|r （24）
用户角度 θ位于正弦函数 sin(×)中，令 ϕ = sin θ. 于

是，通过估计信号的相位，可以间接估计 ϕ. 基于M ´ K

个信号 rmk 的相位估计，利用高信噪比下相位估计渐进

服从高斯分布的特点，可以构造估计算法：

ϕ̂mk = Ðrmk ( )2π ( )fc + fk md/C ，

ϕ̂0 =∑
nm

ωmk ϕ̂mk （25）
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由 于 ϕ̂mk ~N (ϕσ 2
mk )，可 以 计 算 加 权 系 数 ωmk =

( )1/σ 2
mk  ∑

mk
( )1/σ 2

mk . 其中，σ 2
mk对应参数ϕ的CRLB，可以

直接得到 σ 2
mk = || Hk Xk (2π) ( )fc + fk md

2 ( )σ 2
n C 2 .

对于混合结构，由于存在模拟矩阵GA，信号相位与

用户角度不再是线性关系 . 于是，本文首先将角度空间

离散化为 L 个互不重叠的角度{θ0 θ1 θL - 1}，利用最

大似然方法得到初始角度估计 ϕ̂0 = sin ( θ̂0 )，随后利用相

位方法和梯度下降方法进行精确的角度估计 .
将经过模拟矩阵合并后的接收信号重写为如下

形式：

snk (ϕ)=∑
m

gnm ×Hk Xke
j2π ( )fc + fk ( )m

dϕ
C （26）

通过线性化方法，接收信号相位的可以表示为

Ðsnk (ϕ + Dϕ)»Ðsnk (ϕ)+ βnk (ϕ)Dϕ （27）
根据相位求导的性质，直接给出βnk (ϕ)的形式：

βnk (ϕ)= Im

æ

è

ç

ç

ç

ç

ç
çç
ç
ç

ç

ç

ç

j2π ( fc + fk ) d
C

∑
m

m × gnm × e
j2π ( )fc + fk ( )m

dϕ
C

∑
m

gnm × e
j2π ( )fc + fk ( )m

dϕ
C

ö

ø

÷

÷

÷

÷

÷
÷÷
÷
÷

÷

÷

÷

（28）

对于 t = 0，将最大似然估计结果 ϕ̂0 作为初始值，对

于 t > 0，利用相位估计的一阶近似可以直接得到：

ϕ̂t + 1
nk = ϕ̂

t +
1

βnk( )ϕ̂t (Ðrnk -Ðsnk( ϕ̂t) ) （29）

于是，利用信号相位估计方法，在一次迭代过程中

能够得到N ´ K个估计结果 . 这些估计结果均为用户角

度 ϕ的线性观测，可以通过线性组合方式得到 t + 1时刻

的角度估计 ϕ̂t + 1：

ϕ̂t + 1 =∑
nk

γnk ϕ̂
t + 1
nk （30）

其中，加权系数 γnk= ( )1/σ 2
nk  ∑

nk
( )1/σ 2

nk . 与全数字结构

相似，在高信噪比下，相位估计服从渐进 CRLB 的高斯

分布：

ϕ̂nk ~N (ϕσ 2
nk )，

σ 2
nk =

(2π)2

σ 2
n

∑
nk

( fc + fk ) 2| Hk Xk |
2( d cos(θ)

c ) 2

|Gn( fk θ ) |2

（31）
若系统具有用户角度先验信息，并采用 DFT 矩阵

形成指向用户的波束 . 此时，用户角度与接收信号相位

线性相关，估计问题可以进一步简化为线性估计问题 .
此时，移相器系数选取为 gnm = e-j2πfc( )mdϕn /C ，ϕn 是第 n 个

波束的指向角度 . 合并后的接收信号可以写为

snk (ϕ)=∑
m

gnm × ymk (ϕ)

            =Hk Xk∑
m

e
j2πm ( )d

c [ ]( )fc + fk ϕ - fcϕn

            =Hk Xk

sin ( )MΩnk

sin ( )Ωnk

ej(M - 1)Ωnk

（32）

其中，Ωnk = π ( d
c )[ ( fc + fk )ϕ - fcϕn ].

于是，通过分别估计N ´ K个信号 rnk 的相位，可以

得到用户角度ϕ的估计：

ϕ̂ =∑
nk

ϵnk ×
é

ë
êêêê

Ðrnk

(M - 1)(πd/C)
+ fcϕn

ù

û
úúúú ( 1

( )fc + fk ) （33）
针对这个问题，可以采用最小二乘（Least Squares，

LS）、线性最小均方误差（Linear Minimum Mean Square 
Error，LMMSE）和归一化LS等算法求解 .

对于ϕn » ϕ的情况下，基于LS算法的加权系数表示

为 ϵ LS
nk = 1/(N ´ K).
考虑到各接收信号Ðrnk 的信噪比不同，其加权系

数应当进一步考虑信噪比因素，于是基于 LMMSE算法

的加权系数表示如下：
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图3　模拟矩阵性能对比示意图
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ϵ LMMSE
nk = ζ × | Hk Xk |

2( sin(MΩ)
sin(Ω) ) 2( 1

(M - 1)(πd/C) ( )fc + fk ) 2

（34）
对于ϕn与ϕ差异较大的情况下，相位估计将存在若

干个 2π的差异，导致估计性能下降 . 因此，本文提出

归一化 LS 算法，利用初始角度估计 ϕ̂0，计算 s*
nk (ϕ̂0 )，

并对接收信号 rnk 的相位进行归一化处理，以确保

Ðrnk × s
*
nk (ϕ̂0 )落入[-π+π]以内，避免周期性相位模糊 .

角度估计问题可以重新表示如下：

ϕ̂ = ϕ̂0 +∑
nk

ϵnk ×
é

ë

ê
êê
ê Ðrnk s*

nk (ϕ̂0 )

(M - 1)(πd/C)
+ fcϕn

ù

û

ú
úú
ú ( 1

( )fc + fk )   （35）
3. 5　基于EM方法的多用户角度估计

毫米波宽带大规模阵列可以同时服务多个用户，

因而需要同时估计多个用户的角度 . 由于多维参数联

合估计经常面临维度灾难问题，为了降低计算复杂度，本

文提出利用EM方法实现多用户角度估计 . 改写式（7），包
含U个用户的接收信号可以写成如下形式：

R =∑
i = 1

U

GA A(θi) HX +W （36）
将接收信号拆分为 U 个用户信号的叠加，所有用

户采用相同的训练序列，第 i 个用户发送的训练序列

HX 经过对应的阵列流形 A(θi )作用后产生响应 Q i，其

矩阵形式和矢量形式如下：

Q i =GA A(θi) HX +W i

q i = s i +w i

（37）
其中，q i = vec (Q i)，s i = vec (GA A(θi) HX )，w i = vec (W i).
第 i个用户对应的噪声 w i 服从相同的独立循环高斯分

布，其矢量形式w i ~ CN (0Σi).
定 义 r=vec(R)=∑

i=1

U

q i， q= [qT
1 q

T
2 qT

U ]T
， s=

[ sT
1 s

T
2 sT

U ]T
，θ= [θ1 θ2 θU ]T

，Σ=diag [ Σ1 Σ2 ΣU ]  .
似然函数可以表示如下：

ln ( pq (q |θ) ) =  Const -
1
2 [qHΣ -1q - 2Re ( s(θ)HΣ -1q)

                    +s(θ)HΣ -1 s(θ)] （38）
第一步E-step 根据似然函数，计算条件期望：

U (θθ t ) = E [ ln ( pq (q |θ) ) | r；θ t ] （39）
为计算 U (θθ t )的最大值，省略与 θ无关的项，只

需要计算U′(θθ t )：
U′(θθ t ) =Re ( s(θ)HΣ -1 E [q | r；θ t ] )
                     -

1
2

s(θ)HΣ -1 s(θ)
（40）

推导E [q | r；θ t ]的具体形式：

E [q | r；θ t ] = s (θ t ) + 1
U

é

ë

ê
êê
ê(r -∑

i

U

s i(θ t
i ) ) ⊗ 1U

ù

û

ú
úú
ú   （41）

其中，1U =[121]T Î RU. 代入 E [q | r；θ t ]后，U′(θθ t )
可以表示如下：

          U′ (θθ t ) =Re
ì
í
î

ïï
ïï

1
2

s(θ)HΣ -1 s(θ)+
1
U

s(θ)HΣ -1

                       ×
é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
ú( )r -∑

i

U

s i ( )θ t
i ⊗ 1U

ü
ý
þ

ïï
ïï

（42）
第二步M-step 求解最大化U′(θθ t )问题：

θ t + 1 = max
θ

U′(θθ t ) （43）
观察式（42）可以发现，由于协方差矩阵Σ具有对角

性质，s(θ)HΣ -1 s(θ)可以分解为U个二项式的求和：

s(θ)HΣ -1 s(θ)=∑
i

U

[ ]sH
i ( )θi Σ -1

i s i( )θi （44）
同理，式（42）中的第二项也可以作相似的分解：

        
1
U

s(θ)HΣ -1
é

ë

ê
êê
ê(r -∑

i

U

s i(θ t
i ) ) ⊗ 1U

ù

û

ú
úú
ú

=
1
U∑

i

U é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
ú

sH
i ( )θi Σ -1

i ( )r -∑
i

U

s i ( )θ t
i

（45）

因此，对于第 i 个用户的角度 θi 可以单独估计，而

无需同时估计U个角度 . 问题可进一步简化为

θ t + 1
i = max

θi

U″ (θi θ
t ) （46）

其中，

           U″ (θi θ
t ) =Re

ì
í
î

ïï
ïï( 1

2
-

1
U ) sH

i (θi) Σ -1
i s i(θi)

                          +
1
U

sH
i (θi) Σ -1

i (r -∑
j ¹ i

U

s j(θ t
j ) )üýþïïïïïï （47）

分 析 该 优 化 问 题 可 以 发 现 ，其 中 第 一 项

sH
i (θi) Σ -1

i s i(θi)对应信号 s i(θi)的功率，而当用户角度

落 在 波 束 范 围 内 后 ，通 常 为 恒 定 功 率 . 第 二 项

sH
i (θi) Σ -1

i (r -∑
j ¹ i

U

s j(θ t
j ) )表明，将接收信号 r剔除其他用

户干扰信号∑
j ¹ i

U

s j(θ t
j )后，再用于目标用户角度估计 . 该

问题可以转化为干扰对消后的单用户角度估计问题 .
于是，用 r′= r -∑

j ¹ i

U

s j(θ t
j )代替 r，并计算相位Ðr′nk，可以

利用前文提出的单用户角度估计方法进行求解 . 基于

EM方法，多用户角度估计问题可以转化为如下形式的

U个单用户角度估计问题：
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θ̂ t + 1
i =maxθi

P (θi

|

|

|
||
|
|
|
r -∑

j ¹ i

U

s j ( )θ t
j ) （48）

对于 U 个用户角度估计问题，每个用户的角度搜

索空间包含 L 个离散角度，单次搜索的计算复杂度为

V，采用 EM 算法，可以将传统的高维参数联合估计问

题，转换为解若干个一维角度估计，计算复杂度从

O (LUV )量级降低为 O(ULV )量级 . 详细步骤如算法 1
所示 .

4　数值仿真

本节通过数值仿真验证所提算法的性能，针对 5G
毫米波中的 N258 频段，仿真参数选取如下：载波频率

fc = 26 GHz，信号带宽为 120 MHz~1.2 GHz，天线数量选

取M = 32、64、128和 256，阵列采用均匀线阵模型，阵元

间隔为 λ 2，射频链路数量 N = 6，用户数量为 2、3 和 4.
首先，针对单用户场景，本节给出最优模拟矩阵性能仿

真结果，并与传统 DFT 矩阵、随机相位矩阵和文献［2］
提出的基于特征值的模拟矩阵进行对比 . 然后，针对单

用户场景，给出本文提出的基于相位估计的高精度

DOA 估计算法、文献［11］的估计方法和经典最大似然

估计（Maximum Likelihood Estimation，MLE）方法的性能

对比仿真结果 . 最后，针对多用户场景，仿真最优模拟

矩阵、文献［25］提出模拟矩阵和 DFT 矩阵的角度估计

性能 .
4. 1　模拟矩阵性能对比

本节通过仿真验证随机相位矩阵相对于DFT矩阵的

性能优势，相比于DFT模拟矩阵，随机相位矩阵在整个频

率域、角度域中均具有可接受的性能增益 . 图 4（a）和

图 4（b）分别为DFT矩阵和随机相位矩阵的性能仿真结

果 . 其中，天线数量为64，信号带宽为25.4~26.6 GHz.
图 4（a）显示，基于 DFT 矩阵的阵列结构存在明显

的角度选择性，难以直接作为缺少先验信息情况下的

模拟矩阵使用 . 仿真表明，受到宽带效应影响，DFT 矩

阵的频率选择性衰落可达30 dB.

图 4（b）表明，随机相位矩阵对于宽带信号在整个

角度空间上具有几乎相同的增益 . 由于角度估计性能

由各个频率分量加权决定，因此随机相位矩阵具有更

好的宽带适应性，相比 DFT 矩阵频率选择性衰落仅为

10 dB，避免了频率选择性导致的性能衰减 . 而且，随机

相位矩阵的平均增益超过DFT矩阵 10 dB，更加适合用

户先验角度信息缺失的场景 .
4. 2　最优模拟矩阵性能仿真

图 5（a）和图 5（b）展示了本文提出的最优模拟矩阵

的性能，分别对比了最优模拟矩阵、文献［2］提出的基

于特征值的模拟矩阵和随机相位模拟矩阵在角度估计

上的性能，重点分析在缺乏先验角度信息情况下的角

度估计性能 . 考虑到角度估计的 CRLB 与待估计角度

真值 θ有关，这里分别针对无角度先验信息和部分角度

先验信息两种情况开展仿真验证 . 其中，天线数量M =
64，信号带宽为 25.4~26.6 GHz，阵元间隔为 λ 2. 对于无

角度先验信息的场景，仿真对比了特征值的模拟矩阵

和本文设计的 4种模拟矩阵的角度估计CRLB性能 . 对

于具有部分角度先验信息的场景，仿真对比了基于特

征值的模拟矩阵、随机相位模拟矩阵和本文设计的 2种

最优模拟矩阵的角度估计CRLB性能 .

算法1 基于 EM 方法的多用户角度估计算法

输入：接收信号R,模拟矩阵GA,噪声协方差Σ

输出：用户角度估计 θ̂

步骤一：初始化 t = 0,将用户 i的角度空间离散化,利用最大似然方法

计算初始角度估计 θ̂ r
i ,i = 12U;

步骤二：针对用户 i,计算 r′= r -∑
j ¹ i

U

s j (θ
t
j );

步骤三：针对用户 i,计算 r′的相位Ðr′nk;
步骤四：针对用户 i,利用式(28)~式(35),计算 γnk和 ϵnk,并计算

ϕ̂t + 1
i ® θ̂ t + 1

i ;
步骤五：t = t + 1,重复步骤二,直至收敛 .
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(a) 基于DFT 的模拟矩阵空频增益
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(b) 基于随机相位的模拟矩阵空频增益

图4　设置天线数量为64,信号带宽1.2 GHz,对比采用不同矩阵作为

移相器矩阵系数的空间、频率二维增益
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仿真图 5（a）展示了无先验信息下的多种模拟矩阵

角度估计性能对比 . 其中，由于缺乏角度信息，基于特

征值的模拟矩阵具有明显的空间选择性，在 0°附近具

有最好的角度估计精度 . 但当目标角度偏离 0°，基于特

征值的模拟矩阵性能迅速恶化 . 本文以极小极大方法

设计了 4种不同波束宽度的模拟矩阵，波束宽带分别为

10°、30°、60°和120°. 针对缺乏先验角度信息的场景，可

以采用较大的波束宽度，确保覆盖用户角度 . 同时，相

比基于特征值的模拟矩阵的性能极限，最优模拟矩阵设

计方法即使在120°最宽情况下，性能损失仅为10 dB，实
际对应的角度估计精度高于0.01°.

仿真图 5（b）展示了本文所提出的最优模拟矩阵设

计方法在设计分裂波束情况下的优势 . 对于具有部分

角度先验信息的场景，模拟矩阵需要覆盖某几个重点角

度 . 该设计方法能够在一组移相器系数下形成2~3个波

束，仅利用一条射频链路，同时覆盖 2~3 个目标角度 .
仿真表明，双波束最优模拟矩阵相比基于特征值的模

拟矩阵，仅有6 dB的性能损失 . 波束最优模拟矩阵性能

损失仅为 7 dB. 同时，在波束覆盖范围内，不同角度均

具有几乎相同的估计性能，这一点是基于特征值的模

拟矩阵难以实现的 . 其原因在于，通过采用极大极小设

计方法，仅以某个特殊角度的轻微性能损失为代价，扩

展了角度估计的适用范围，提高了角度估计的平均性

能水平 .
4. 3　单用户角度估计性能仿真

针对单用户角度估计问题，本节在天线数量分别

为 32 和 64 的两种阵列下仿真了本文所提角度估计方

法、文献［11］提出的空频宽带效应DOA估计方法（Spa⁃
tial and Frequency-Wideband DOA，SFW-DOA）和经典的

MLE方法的性能 . 其中，天线阵元间隔为 0.5倍波长，用

户入射角度为 60°，信号中心频点为 26 GHz，系统采用

最优模拟矩阵 . 图 6（a）和图 6（b）分别展示了窄带和宽

带单用户角度估计性能，窄带信号带宽为 120 MHz，宽
带信号带宽为 1.2 GHz. 仿真表明，随着接收信号信噪

比提高，本文提出的基于信号相位的估计方法和 MLE
方法的估计性能均提高 .

在较低的信噪比条件下 SNR =-5 dB，基于相位估

计的方法相比MLE方法，性能损失 3 dB. 这是由于相位

估计方法基于高信噪比下相位估计函数渐进服从高斯

分布的假设 . 在低信噪比下，线性近似性能下降导致估

计精度下降 . 对于一般通信系统，要求信噪比超过

5 dB，基于相位估计的方法、SFW-DOA 方法与 MLE 方

法性能基本相同 . 随着信噪比提高，基于相位估计的方

−5 0 5 10 15

SNR/dB

−65

−60

−55

−50

−45

−40

−35

−30

−25

−20

CRLB, M = 32

M = 32

M = 32

M=32

CRLB, M = 64

M = 64

M = 64

M=64

MLE

MLE

SFW-DOA

SFW-DOA

/d
B

(a) 窄带单用户角度估计性能
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图6　信号带宽分别为120 MHz和1.2 GHz的单用户角度估计性能
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法能够以更快的速度逼近 CRLB，相差仅 1 dB. 这是因

为 MLE 方法受制于网格搜索的精度，估计性能受限 .
而且，相比于 SFW-DOA 方法，基于相位估计的方法能

够更快逼近 CRLB. 这是因为 SFW-DOA 方法虽然采取

了频率域处理方式，但未考虑不同频点信噪比的加权

因素，在64天线阵列中性能损失可达4 dB. 本文提出的

基于相位的估计方法不受网格划分限制，可以充分利

用高信噪比优势 . 对比图 6（a）中窄带信号在 2 种天线

数量下的性能差异可以发现，2种 CRLB 相差为 12 dB，

对应天线数量2倍的差距 .
此外，对比图 6（a）和图 6（b）可以得到信号带宽对

于角度估计性能的影响 . 相比于窄带情况，宽带情况下

2 种天线数量对应的 CRLB 差异小于 12 dB. 当天线数

量为 32时，宽带阵列与窄带阵列的性能一致，此时宽带

效应尚不明显，且宽带信号中的高频信号分量有利于

改善 DOA 估计精度 . 而当天线数量为 64时，宽带信号

的估计误差高于窄带信号约 2 dB. 这说明随着大规模

阵列宽带效应逐渐明显，各天线间相关性降低，接收信

号质量退化，造成DOA估计精度降低 .
4. 4　多用户初始角度估计性能仿真

图 7（a）和图 7（b）展示了利用本文设计的最优模拟

矩阵的多用户角度估计结果 . 仿真中，天线数量

M = 64，射频链路 N = 6，采用最优模拟矩阵设计方法，

设计波束宽度能够覆盖角度[ - 80° 80° ]，5个用户的角

度分别为-61°、-25°、7°、38°和73°.
图7（a）表明，尽管5个用户发送相同功率的相同训

练序列信号，对应不同角度的接收信号仍然具有一定

正交性 . 但由于观测降维，信号之间存在相互干扰 . 仿

真结果图7（b）表明，随着接收信号信噪比提高，对于5个

用户的角度估计精度也随之改善 . 但当信噪比到达

0 dB，角度估计精度基本保持不变 . 此时，用户间干扰

是制约角度估计精度的主要因素 . 尽管如此，单个用户

的角度估计精度仍然可以达到1°以内 .
4. 5　基于EM方法的多用户角度估计仿真

图8展示了基于EM方法的多用户估计性能 . 图8（a）
和图 8（b）分别采用了最优模拟矩阵结构和文献［25］针

对频率选择性衰落问题提出的最优模拟矩阵结构，对

比了基于相位测量的 EM 迭代估计方法和文献［11］的

MLE方法的迭代估计方法的性能 .
天线数量 M = 128，射频链路数量 N = 6，考虑用户

数分别为 2、3、4三种情况 . 对比图 8（a）和图 8（b），可以

发现，直接以 CRLB 作为优化目标，最优模拟矩阵性能

优于文献［25］2 dB. 原因在于，文献［25］提出的结构是

以频率选择性信道中的信道容量为目标，通过调整模

拟矩阵在各个频率上的响应，避免某几个频点深度衰

落导致系统容量整体下降 . 并且，针对其中某一个用户

的角度估计，本文提出的EM算法的性能能够逐渐逼近

CRLB，而MLE方法在单个用户的情况下的估计性能也

接近 CRLB，但对于多用户情况，即使 SNR > 5 dB，其估

计精度也难以达到 CRLB. 并且，随着用户数量增加，

MLE方法的估计精度逐渐下降，而EM方法能够始终保

持较高的估计精度 . 在 SNR = 20 dB 高信噪比条件下，

EM 方法的性能超出 MLE 方法 10 dB，相比 CRLB 仅有

1 dB性能损失 .
分析其原因，在多用户共用训练序列的情景下，阵

列接收机在同时接收到多个用户的信号时，存在用户

间干扰问题 . 对于较低信噪比情况，用户间干扰相对于

噪声功率较小，噪声是影响估计性能的主要因素；对于

SNR > 5 dB的情况，用户间干扰成为影响估计精度的主

要因素 . 通过采用迭代EM方法，能够有效降低用户间

干扰的影响，提高估计精度 .
4. 6　基于DFT矩阵的多用户角度估计仿真

在通信过程中，现有大规模阵列仍然普遍采用

DFT 移相器矩阵形成指向用户的波束，并实时估计用

户角度，此时仅需要估计用户角度与波束指向的偏差 .
针对这一场景，图9（a）和图9（b）分别展示了在120 MHz
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窄带情况和 1.2 GHz宽带情况下，基于DFT移相器矩阵

的初始角度估计性能 . 其中，天线数量M = 128，射频链

路数量 N = 3，用户数为 3，入射角度分别为-30°、5°和
60°. 图 9给出了基于LS的估计算法、基于LMMSE的估

计算法和基于归一化LS的估计算法的性能对比 .
由图 9（a）可知，在窄带情况下，由于信号带宽相对

于天线阵列的尺寸较小，各天线上信号具有相干性，

DFT矩阵能够对信号中的各个频率分量信号进行相干

合并 . 此时，对于 SNR > 5 dB，三种估计子的性能都能

快速收敛到CRLB，性能损失小于1 dB.
图 9（b）表明，随着信号带宽增加，阵列的宽带效应

影响增加，采用 DFT 矩阵会导致宽带信号中若干频率

分量的信号被严重抑制 . 此时 CRLB 以及三种估计子

的性能均有所下降 . 其中，LS 估计子由于未考虑 DFT
矩阵对于不同频率分量的抑制效应，性能下降最多，存

在 3 dB的性能损失；而 LMMSE估计子部分利用了DFT
矩阵的频率选择性信息，仍能收敛到 CRLB，但由于宽

带阵列中DFT移相器矩阵合成信号相位在 2π位置存在

阶跃问题，因此其性能有所下降；归一化LS估计子则在

充分利用频率选择性信息基础上，进一步解决了相位

阶跃问题，始终保持较好的性能 .

5　结论

本文针对毫米波大规模阵列系统应用场景，提出

了一种基于宽带信号相位估计的 DOA 估计方法，旨在

解决由宽带效应、信号降维等引起的 DOA 估计性能下

降问题 . 针对宽带效应问题，首先建立了毫米波大规模

混合结构阵列接收信号模型，并简要分析了宽带效应

的成因及影响 . 随后，推导了角度估计问题的CRLB，并

构建了基于极大极小准则的模拟矩阵设计方法 . 然后，

基于最优模拟矩阵，利用接收信号相位与入射角度的

关系和大规模阵列接收信噪比高的优势，提出了高精

度单用户 DOA估计方法和基于迭代 EM算法的多用户

DOA估计方法，能够降低用户间干扰问题 . 数值仿真表

明，本文所设计的模拟矩阵能够有效应对宽带效应引

起的频率选择性问题，相对于DFT模拟矩阵，具有更加

灵活的波束覆盖能力和角度估计能力，高精度角度估

计方法能够高效逼近 CRLB. 此外，对于宽带效应下的

角度估计问题而言，本文假定导频序列已知，实际中导

频序列的设计问题也具有重要意义，鲜见相关研究 . 然

而，本文假定毫米波信道稀疏，散射、反射效应弱，用户

间DOA比较分散，忽略了其中的多径因素，在室内等狭

小空间场景将存在性能恶化 .
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(a) 基于本文提出的最优模拟矩阵结构
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(b) 基于文献[25]的最优模拟矩阵结构

        图8　基于EM算法与基于MLE算法的多用户角度估计性能

对比示意图
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(a) 窄带情况下,各估计算法的角度估计性能
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(b) 宽带情况下,各估计算法的角度估计性能

  图9　设置天线数量为128,信号带宽120 MHz/1.2 GHz,对比LS估计

算法、LMMSE估计算法和归一化LS估计算法性能
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