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　　摘　要：　针对毫米波无线通信系统，提出了一种基于采样精度切换的低功耗空闲侦听方案，使得 ＣＳＭＡ／ＣＡ下
空闲侦听功耗与接收机解调所需高耗能模数转换器（ＡＤＣ）功耗互相独立．具体而言，在空闲侦听状态，接收机使能极
低功耗的１比特ＡＤＣ和所提的１比特采样精度广义似然比包检测器来捕获突发包的到达；一旦捕获成功，接收机切
换到原高精度ＡＤＣ来解调数据包，进而保持了解调性能．该文推导并验证了所提方案中包到达检测器的虚警概率
（ＦＡＰ）和漏检概率（ＭＤＰ）表达式．仿真结果表明，该方案与现有方案相比可显著降低空闲侦听功耗，并获得优异的检
测性能．

关键词：　毫米波无线通信；空闲侦听；数据包到达检测；广义似然比；低功耗
中图分类号：　ＴＮ９２９５　　　文献标识码：　Ａ　　　文章编号：　０３７２２１１２（２０１８）０９２１１５０８
电子学报ＵＲＬ：ｈｔｔｐ：／／ｗｗｗ．ｅｊｏｕｒｎａｌ．ｏｒｇ．ｃｎ　 ＤＯＩ：１０．３９６９／ｊ．ｉｓｓｎ．０３７２２１１２．２０１８．０９．０１１

ＳａｍｐｌｉｎｇＰｒｅｃｉｓｉｏｎＳｗｉｔｃｈｉｎｇＢａｓｅｄＩｄｌｅＬｉｓｔｅｎｉｎｇ
ＳｃｈｅｍｅｆｏｒＭｉｌｌｉｍｅｔｅｒＷａｖｅＷｉｒｅｌｅｓｓＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓ

ＳＵＮＨａｉｙａｎｇ１，ＣＨＥＮＺｈｅｎ１，ＹＡＮＧＧｕａｎｎａｎ１，ＧＡＯＢｏ２，３

（１ＪｉｎｌｉｎｇＣｏｌｌｅｇｅ，ＮａｎｊｉｎｇＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，Ｎａｎｊｉｎｇ，Ｊｉａｎｇｓｕ２１００００，Ｃｈｉｎａ；
２ＤｅｐａｒｔｍｅｎｔｏｆＥｌｅｃｔｒｏｎｉｃＥｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ，ＴｓｉｎｇｈｕａＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙ，Ｂｅｉｊｉｎｇ１０００８４，Ｃｈｉｎａ；

３ＺｈｏｎｇｘｉｎｇＣｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓＣｏ．，Ｌｔｄ，Ｎａｎｊｉｎｇ，Ｊｉａｎｇｓｕ２１００００，Ｃｈｉｎａ）

Ａｂｓｔｒａｃｔ：　Ｉｎｔｈｉｓｐａｐｅｒ，ａｎｏｖｅｌｅｎｅｒｇｙｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙｓａｍｐｌｉｎｇｐｒｅｃｉｓｉｏｎｓｗｉｔｃｈｉｎｇｂａｓｅｄｉｄｌｅｌｉｓｔｅｎｉｎｇｓｃｈｅｍｅｉｓｐｒｏ
ｐｏｓｅｄｆｏｒｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒｗａｖｅｗｉｒｅｌｅｓｓｃｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓｔｏａｃｈｉｅｖｅｔｈｅｔａｒｇｅｔｔｈａｔｔｈｅｐｏｗｅｒｃｏｎｓｕｍｐｔｉｏｎｏｆｉｄｌｅｌｉｓｔｅｎｉｎｇｉｓｉｒｒｅｌ
ｅｖａｎｔｔｏｔｈａｔｏｆｔｈｅｅｎｅｒｇｙｃｏｎｓｕｍｉｎｇａｎａｌｏｇｔｏｄｉｇｉｔａｌｃｏｎｖｅｒｔｅｒ（ＡＤＣ）ｒｅｑｕｉｒｅｄｂｙｔｈｅｄｅｍｏｄｕｌａｔｉｏｎｏｆｒｅｃｅｉｖｅｒ．Ｔｏｂｅ
ｍｏｒｅｓｐｅｃｉｆｉｃ，ｉｎｔｈｅｉｄｌｅｌｉｓｔｅｎｉｎｇｐｈａｓｅ，ｔｈｅｒｅｃｅｉｖｅｒｅｎａｂｌｅｓｕｌｔｒａｌｏｗｐｏｗｅｒ１ｂｉｔＡＤＣａｓｗｅｌｌａｓｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄ１ｂｉｔｓａｍ
ｐｌｉｎｇｐｒｅｃｉｓｉｏｎｇｅｎｅｒａｌｉｚｅｄｌｉｋｅｌｉｈｏｏｄｒａｔｉｏｔｅｓｔ（ＧＬＲＴ）ｄｅｔｅｃｔｏｒｔｏｃａｐｔｕｒｅｔｈｅａｒｒｉｖａｌｏｆｄａｔａｐａｃｋｅｔ；ｏｎｃｅｃａｐｔｕｒｉｎｇｉｔｓｕｃ
ｃｅｓｓｆｕｌｌｙ，ｔｈｅｒｅｃｅｉｖｅｒｓｗｉｔｃｈｅｓｔｏａｎｏｒｉｇｉｎａｌｈｉｇｈｐｒｅｃｉｓｉｏｎＡＤＣａｎｄｄｅｍｏｄｕｌａｔｅｔｈｉｓｐａｃｋｅｔ，ｗｈｉｃｈｍａｉｎｔａｉｎｓｔｈｅｄｅｍｏｄｕ
ｌａｔｉｏｎｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅ．Ｍｅａｎｗｈｉｌｅ，ｔｈｅｆａｌｓｅａｌａｒｍｐｒｏｂａｂｉｌｉｔｙ（ＦＡＰ）ａｎｄｍｉｓｓｄｅｔｅｃｔｉｏｎｐｒｏｂａｂｉｌｉｔｙ（ＭＤＰ）ｅｘｐｒｅｓｓｉｏｎｓｏｆｔｈｅ
ｐａｃｋｅｔｄｅｔｅｃｔｏｒｏｆｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄｓｃｈｅｍｅａｒｅｄｅｒｉｖｅｄａｎｄｓｕｂｓｅｑｕｅｎｔｌｙｖａｌｉｄａｔｅｄ．Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｓｈｏｗｔｈａｔｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄ
ｓｃｈｅｍｅｃａｎｓｉｇｎｉｆｉｃａｎｔｌｙｒｅｄｕｃｅｔｈｅｐｏｗｅｒｃｏｎｓｕｍｐｔｉｏｎｏｆｉｄｌｅｌｉｓｔｅｎｉｎｇａｎｄｏｂｔａｉｎｓｔｈｅｅｆｆｅｃｔｉｖｅｐａｃｋｅｔｄｅｔｅｃｔｉｏｎｐｅｒｆｏｒｍ
ａｎｃｅ，ｃｏｍｐａｒｅｄｗｉｔｈｔｈｅｅｘｉｓｔｉｎｇｓｃｈｅｍｅｓ．

Ｋｅｙｗｏｒｄｓ：　ｍｉｌｌｉｍｅｔｅｒｗａｖｅｗｉｒｅｌｅｓｓｃｏｍｍｕｎｉｃａｔｉｏｎｓ；ｉｄｌｅｌｉｓｔｅｎｉｎｇ；ｐａｃｋｅｔａｒｒｉｖａｌｄｅｔｅｃｔｉｏｎ；ｇｅｎｅｒａｌｉｚｅｄｌｉｋｅｌｉｈｏｏｄ
ｒａｔｉｏｔｅｓｔ（ＧＬＲＴ）；ｅｎｅｒｇｙｅｆｆｉｃｉｅｎｃｙ

１　引言
　　随着容量需求的指数级增加，工业界和学术界在
５Ｇ移动通讯和下一代ＷＬＡＮ技术使用更宽带宽（超过

１００ＭＨｚ）达成广泛共识［１］．但是，低频段的频带非常拥
塞而且极为紧张，人们将目光投入到了频谱资源更为

丰富的毫米波频段．毫米波无线通信系统一般采用混
合信道接入机制，包括碰撞规避下的载波侦听多址接
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入（ＣＳＭＡ／ＣＡ）和时分多址接入（ＴＤＭＡ）［２］．由于更好
的支持高服务质量（ＱｕａｌｉｔｙｏｆＳｅｒｖｉｃｅ，ＱｏＳ）要求的业
务，ＴＤＭＡ接入被用于视频业务；而 ＣＳＭＡ／ＣＡ接入凭
借着其更好的灵活性和低平均延迟的特征，被用于突

发应用如网页浏览和在线聊天等业务［２，３］．如果存在视
频应用，中心节点会在一个信标间隔（ＢＩ）内分配独立
的时隙给ＴＤＭＡ接入和 ＣＳＭＡ／ＣＡ接入；否则，所有时
隙都会被分配给 ＣＳＭＡ／ＣＡ接入．在实际情况下，ＣＳ
ＭＡ／ＣＡ接入的周期会远大于 ＴＤＭＡ的周期［３］．基于
ＣＳＭＡ／ＣＡ接入的ＭＡＣ机制需要在其所分配时隙中执
行空闲侦听，以检测突发数据包的到达［４，５］．这些高耗
能ＡＤＣ不得不长时间处于工作状态，因此导致了定向
链路发起之初的空闲侦听功耗过大．过大的空闲侦听
功耗甚至可能阻止毫米波无线通信设备广泛应用于极

具前景的电池供电手持设备［６］．
空闲侦听功耗节省的直观办法就是引入接收机休

眠机制．通过利用８０２１１标准中功率节约模式（ＰＳＭ），
客户站点（ＳＴＡ）休眠待机直到其周期性唤醒或者尝试
发送数据包［７］．ＰＳＭ模式可有效减少由于网络延迟所
导致的空闲侦听时间，但是却无法减少载波侦听和竞

争所导致的空闲侦听时间［５，８］．Ｚｈａｎｇ和 Ｓｈｉｎ提出了一
种能量最小化空闲侦听方案（ＥＭｉＬｉ）［９］，在最小化网
络性能影响的前提下，机会性的降低空闲侦听状态内

的系统运行时钟频率．随着运行时钟频率的降低，系统
获得空闲侦听功耗的线性化节省，但 ＥＭｉＬｉ算法为了
确保网络性能，原系统时钟频率的四分之一被建议作

为低速率系统时钟频率［９］．由此可见，通过降低系统时
钟频率来换取功耗节省的方案有很大的局限性．

由于ＡＤＣ的功耗与其采样精度的位宽成幂指数关
系，提出了基于采样精度切换模式的１比特采样精度的
空闲侦听方案．在空闲侦听状态，接收机使能极低功耗
的１比特ＡＤＣ和所提的包检测器，进而节省了原多比
特采样精度的ＡＤＣ（即，Ｍ比特ＡＤＣ）的功耗；一旦检测
到数据包到达，接收机切换到原 Ｍ比特 ＡＤＣ来解调数
据包，进而保持了解调性能．仿真结果表明，所提方案在
确保检测性能的前提下显著降低了空闲侦听功耗．

２　基于采样精度切换的空闲侦听方案
　　在ＣＳＭＡ／ＣＡ信道接入场景下，所提的基于采样精
度切换的空闲侦听方案是以数据包为单元自适应的调

整接收机采样精度．图１描述了基于采样精度切换的空
闲侦听方案下的数据包接收流程．在空闲侦听阶段，接
收机使用极低功耗的１比特 ＡＤＣ来侦听信道，并在检
测到数据包后切换到原始采样精度的 Ｍ比特 ＡＤＣ．接
收机在正常解调整个数据包后切换回１比特 ＡＤＣ采样
并再次执行空闲侦听．

为了实现在空闲侦听阶段采样精度的可切换，采

样精度可切换的接收机架构如图２所示．所提接收机是
由一个接收射频（ＲＦ）电路、一个１比特 ＡＤＣ、一个 Ｍ
比特ＡＤＣ和一个数字基带组成，其中１比特采样精度
ＧＬＲＴ检测器仅占数字基带很小的一个部分硬件资源．
在整个接收周期内，接收 ＲＦ电路一直处于运行模式．
在空闲侦听阶段，接收机使用１比特 ＡＤＣ和１比特采
样精度ＧＬＲＴ检测器来检测突发数据包的到达．此时，
除了１比特采样精度 ＧＬＲＴ检测器以外的数字基带单
元和Ｍ比特ＡＤＣ将被关闭以节约电能．当检测到数据
包到达时，Ｍ比特ＡＤＣ被使能，并且接收机快速切换到
Ｍ比特ＡＤＣ．此时，１比特ＡＤＣ和１比特采样精度ＧＬ
ＲＴ检测器被关闭以节省电能．数字基带的其他单元将
被使能来解调数据包．

需要说明的是，因为Ｍ比特 ＡＤＣ在数据包解调之
前需要正常运行，１比特和 Ｍ比特 ＡＤＣ的切换时间等
价于使能（唤醒）Ｍ比特ＡＤＣ所需时间．通用ｍｕｌｔｉＧｓｐｓ
ＡＤＣ器件中，从休眠模式中的唤醒时间为数百纳秒［８］．
例如，ＴＩ公司 １２比特采样精度 ３６Ｇｓｐｓ采样率的
ＡＤＣ１２Ｄ１８００ＲＦ芯片的唤醒时间为５００ｎｓ［１０］．如果ＡＤＣ
针对毫米波系统定制并和数字基带集成到单芯片中

（注：出于低功耗和小型化目的，毫米波系统大都会将

ｍｕｌｔｉＧｓｐｓＡＤＣ和数字基带集成到一个片上系统，唤醒
时间通过去除一些冗余的功能电路（如 ＬＶＤＳ输出）的
方法而被大大缩短）．在这种情况下，唤醒时间可以控
制在１００ｎｓ以内［６，１０］．８０２１１ａｄ前导的单个符号持续周
期为０５７ｎｓ，即使唤醒时间为最恶劣１００ｎｓ，ＡＤＣ切换
也仅占用１７５个前导符号［５］．８０２１１ａｄ控制 ＰＨＹ包前
导序列长度为５１２０个符号［５］，所以 ＡＤＣ切换仅占用了
很少一部分前导资源，几乎不会对数据包解调构成影

响．当然，为了保持接收机性能不受到损失，可构建额外
冗余前导序列来弥补ＡＤＣ切换花销．

６１１２
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３　１比特采样精度ＧＬＲＴ检测算法
　　在超高频点、更短波长下，毫米波无线通信系统有
着比 ２ＧＨｚ／５ＧＨｚ系统更高自由空间损耗和反射损
耗［１１，１２］．为了实现每秒数吉比特的吞吐率，毫米波无线
通信系统最主要的应用场景是视距（ＬｉｎｅＯｆＳｉｇｈｔ，
ＬＯＳ）信道下的数据传输［３］．因此，随后的讨论是在毫米
波无线通信 ＬＯＳ信道下展开的，而所提方案在无视距
（ＮｏｎＬｉｎｅＯｆＳｉｇｈｔ，ＮＬＯＳ）信道下包检测性能将在第
５１小节通过数值仿真的方法进行评估说明．

不失一般性，前导序列起始段存在辅助序列用于

数据包到达检测．辅助序列的波形表示为：

ｘ（ｔ）＝∑
Ｋ－１

ｉ＝０
Ｅ槡 ｃｃ［ｉ］ｇ（ｔ－ｉＴｃ） （１）

其中，Ｋ为辅助序列长度，Ｅｃ为符号能量，ｃ［ｉ］∈｛－１，
＋１｝为辅助序列的第 ｉ个符号，ｇ（ｔ）为归一化符号波
形，Ｔｃ为符号周期．

ｇ（ｔ）ｇ（－ｔ）｜ｔ＝ｉＴｃ＝δ［ｉ］，其中代表卷积运算，
δ［ｉ］为离散时域脉冲信号．

在定向传输发起阶段，收发设备的位置彼此未知．
发起者和接收者都需要使用全向天线来建立基本通信

链接．由于无反射损耗和更近的传输距离，ＬＯＳ径（主
径）的能量会比 ＮＬＯＳ径（非主径）的能量高 １０ｄＢ左
右［１３］．考虑接收信号能量主要来自信道主径，毫米波无
线通信系统通常采用对主径信号的检测来实现包到达

捕获．为了简化分析，在随后讨论中采用单径信道模型．
而１比特采样精度 ＧＬＲＴ检测算法在典型的毫米波
ＬＯＳ信道下的检测性能也会在第５１节通过数值仿真
呈现．

随后，接收信号ｙ（ｔ）表示为：

ｙ（ｔ）＝
Ｈ１：∑

Ｋ－１

ｉ＝０
ｅｊθ Ｅ槡 ｃｃ［ｉ］ｇ（ｔ－ｉＴｃ）＋η（ｔ）

Ｈ０：η（ｔ
{

）

（２）

其中，θ为发送端和接收端的载波相位偏置，η（ｔ）为单
边功率谱密度Ｎ０的复加性高斯白噪声（ＡｄｄｉｔｉｖｅＷｈｉｔｅ
ＧａｕｓｓｉａｎＮｏｉｓｅ，ＡＷＧＮ），Ｈ１表示有数据包到达的情况，
Ｈ０表示无数据包到达的情况．从式（２）中可以看出，当
Ｈ１时序列波形叠加噪声后被接收，反之当 Ｈ０时仅噪声

被接收，即没有数据包到达．在通过脉冲响应 １／Ｔ槡 ｃｇ
（－ｔ）的匹配滤波器和以（１／Ｔｃ）频率采样的１比特同相
和正交相位（ＩｎｐｈａｓｅａｎｄＱｕａｄｒａｔｕｒｅ，ＩＱ）ＡＤＣ后，接收
到的离散信号表示为：

ｒＩ［ｉ］＝
Ｈ１：ｓｇｎ（ Ｅ槡 ｃｃ［ｉ］ｃｏｓθ＋ｚＩ［ｉ］）
Ｈ０：ｓｇｎ（ｚＩ［ｉ{ ］）

（３）

和

ｒＱ［ｉ］＝
Ｈ１：ｓｇｎ（ Ｅ槡 ｃｃ［ｉ］ｓｉｎθ＋ｚＱ［ｉ］）
Ｈ０：ｓｇｎ（ｚＱ［ｉ{ ］）

（４）

其中，ｒＩ［ｉ］为同相位Ｉ路的采样结果，ｒＱ［ｉ］为正交相位
Ｑ路的采样结果，ｓｇｎ（ｘ）为符号函数，

ｚＩ［ｉ］＝Ｒ｛η（ｔ）｝ １／Ｔ槡 ｃｇ（－ｔ）｜ｔ＝ｉＴｃ，

ｚＱ［ｉ］＝Ｉ｛η（ｔ）｝ １／Ｔ槡 ｃｇ（－ｔ）｜ｔ＝ｉＴｃ，
ｉ＝０，１，．．．，Ｋ－１，“”表示卷积．Ｒ（ｘ）和 Ｉ（ｘ）分别
表示变量ｘ的实数部和虚数部．由于 η（ｔ）是复 ＡＷＧＮ
噪声，所以变量ｚＩ［ｉ］和 ｚＱ［ｉ］相互独立，并且都满足均
值为０、方差为σ２＝Ｎ０／２的正态分布，即 ｚＩ［ｉ］～Ｎ（０，
σ２），ｚＱ［ｉ］～Ｎ（０，σ

２）．另外，这里定义 γ＝Ｅｃ／（２σ
２），

表示１比特采样量化前的接收信号的信噪比（ＳＮＲ）．
在Ｈ１和ｃ［ｉ］＝１时，ｒＩ［ｉ］和ｒＱ［ｉ］分别等于１的条

件概率表示为：

Ｐｒ｛ｒＩ［ｉ］＝１｜ｃ［ｉ］＝１，Ｈ１｝＝Ｑ（－ Ｅ槡 ｃｃｏｓθ／σ）

Ｐｒ｛ｒＱ［ｉ］＝１｜ｃ［ｉ］＝１，Ｈ１｝＝Ｑ（－ Ｅ槡 ｃｓｉｎθ／σ）
（５）

其中，Ｑ（ｘ）＝∫
＋
!

ｘ

１
２槡π
ｅ－μ

２／２ｄμ是 Ｑ函数．定义概率 ｐＩ

＝Ｑ（－ Ｅ槡 ｃｃｏｓθ／σ）和概率ｐＱ＝Ｑ（－ Ｅ槡 ｃｓｉｎθ／σ）．基
于Ｑ函数的对称性，可得：
　Ｐｒ｛ｒＩ［ｉ］｜Ｈ１｝＝ｐ

（１＋ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）／２
Ｉ （１－ｐＩ）

（１－ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）／２

　Ｐｒ｛ｒＱ［ｉ］｜Ｈ１｝＝ｐ
（１＋ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）／２
Ｑ （１－ｐＱ）

（１－ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）／２ （６）
其中，ｒＩ［ｉ］，ｒＱ［ｉ］和 ｃ［ｉ］都属于集合｛－１，＋１｝．Ｈ１和
Ｈ０条件下，所有采样信号的对数似然函数求解如下：

∧Ｈ１ ＝∑
Ｋ－１

ｉ＝０
（（１＋ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）ｌｎＰＩ＋（１－ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）

·ｌｎ（１－ＰＩ）＋（１＋ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）ｌｎＰＱ
＋（１－ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）ｌｎ（１－ＰＱ））／２ （７）

和

∧Ｈ０ ＝－２Ｋｌｎ２ （８）
其中，ＰＩ和ＰＱ为滋扰参数．在 Ｈ１下，Ｐ１的最大似然估

计（ＭａｘｉｍｕｍＬｉｋｅｌｉｈｏｏｄＥｓｔｉｍａｔｅ，ＭＬＥ）ＰＩ
∧
和 ＰＱ的 ＭＬＥ

估计ＰＱ
∧
［１４］，分别为：

ＰＩ
∧
＝∑

Ｋ－１

ｉ＝０
ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］／（２Ｋ）＋１／２

ＰＱ
∧
＝∑

Ｋ－１

ｉ＝０
ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］／（２Ｋ）＋１／２ （９）

因此，可以获得１比特采样下的广义似然比检测变
量，如下所示：

Ｖ（０）ＧＬＲＴ＝∧Ｈ１｜ＰＩ＝Ｐ∧，ＰＱ＝ＰＱ∧ －∧Ｈ０

＝α（（１＋ΔＩ）ｌｎ（１＋ΔＩ）＋（１－ΔＩ）ｌｎ（１－ΔＩ）
　＋（１＋ΔＱ）ｌｎ（１＋ΔＱ）＋（１－ΔＱ）ｌｎ（１－ΔＱ））
　（１＋ΔＩ）ｌｎ（１＋ΔＩ）＋（１－ΔＩ）ｌｎ（１－ΔＩ）

７１１２
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　＋（１＋ΔＱ）ｌｎ（１＋ΔＱ）＋（１－ΔＱ）ｌｎ（１－ΔＱ）
（１０）

其中，α＝Ｋ／２，ΔＩ＝∑
Ｋ－１

ｉ＝０
ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］／Ｋ，ΔＱ＝∑

Ｋ－１

ｉ＝０
ｒＱ［ｉ］

ｃ［ｉ］／Ｋ，ΔＩ，ΔＱ∈［－１，１］，“”表示为 “等价于”．
但是，式（１０）中检测变量 Ｖ０ＧＬＲＴ需要硬件实现结构

复杂的对数ｌｎ（·）运算．为了简化式（１０），使用泰勒中
值定理展开检测变量Ｖ０ＧＬＲＴ，可以得到：

Ｖ０ＧＬＲＴ＝Δ
２
Ｉ＋Δ

２
Ｑ＋ο（Δ

２
Ｉ）＋ο（Δ

２
Ｑ） （１１）

其中，ο（ｘ）表示变量ｘ的高阶无穷小量，并且：

ο（Δ２Ｉ）＝
（１＋３ξ２Ｉ）Δ

４
Ｉ

６（１＋ξＩ）
３（１－ξＩ）

３

ο（Δ２Ｑ）＝
（１＋３ξ２Ｑ）Δ

４
Ｑ

６（１＋ξＱ）
３（１－ξＱ）

３ （１２）

其中，ξＩ变化范围为从零到ΔＩ，而ξＱ变化范围为从零到
ΔＱ．因此，检测变量 Ｖ

０
ＧＬＲＴ可以用 ＶＧＬＲＴ来近似表示，其中

ＶＧＬＲＴ的定义如下：
ＶＧＬＲＴ＝Δ

２
Ｉ＋Δ

２
Ｑ （１３）

基于上述的讨论，所提检测算法采用检测变量

ＶＧＬＲＴ来检测已知的辅助序列．门限判决准则 Γ如下：如
果检测变量ＶＧＬＲＴ大于预设的判决门限 Γ时，所提检测
器将声明“检测到数据包到达”；否则，所提检测器将继

续下一次观察和执行包到达检测．

４　性能分析
　　方案性能特征直接决定了其实际贡献，因此本节
将详细分析所提方案的理论性能．在第４１小节，介绍
空闲侦听的功耗组成并分析能量节省．然后，在第４２
小节和第４３小节，依次分析所提检测算法的虚警概率
（ＦＡＰ）和漏检概率（ＭＤＰ）的性能．
４１　平均功耗节省

在空闲侦听阶段，接收ＲＦ电路、ｍｕｌｔｉＧｓｐｓＡＤＣ和
包检测器都将处于运行模式．与接收 ＲＦ电路和 ｍｕｌｔｉ
ＧｓｐｓＡＤＣ相比，包检测器对应的数字基带电路只会在
毫米波通信系统中消耗很小的电能．因此，包检测器对
应的能量消耗将会在计算空闲侦听功耗中忽略．因此，
空闲侦听的能量消耗来自于接收 ＲＦ电路和 ｍｕｌｔｉ
ＧｓｐｓＡＤＣ．

随着半导体工艺的不断发展，毫米波无线通信系

统的接收ＲＦ电路已经有了长足的进步．例如，６０ＧＨｚ
正交相移键控（ＱｕａｄｒａｔｕｒｅＰｈａｓｅＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ，ＱＰＳＫ）／１６
正交幅度调制（ＱｕａｄｒａｔｕｒｅＡｍｐｌｉｔｕｄｅＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＱＡＭ）
接收 ＲＦ电路的功耗仅为 １７２ｍＷ［１５］．但是，ｍｕｌｔｉＧｓｐｓ
ＡＤＣ仍然面临着高能量消耗的难题．具体来讲，６５ｎｍ
或者４５ｎｍ半导体工艺使超高速采样变成可能；然而，
在供电电压相应降低的情况下，超高速 ＡＤＣ芯片难以

在维持有效比特数（ＥｆｆｅｃｔｉｖｅＮｕｍｂｅｒｏｆＢｉｔｓ，ＥＮＯＢ）下
提高其转换效率［８］．对于采样频率 ｆｓ的 ＡＤＣ，其功率计
算为：

ρａｂｃ＝２
ＥＮＯＢＣａｂｃｆｓ （１４）

其中，Ｃａｂｃ为品质因数（ＦｉｇｕｒｅｏｆＭｅｒｉｔ，ＦＯＭ），用来评价
ＡＤＣ的转换效率．例如，对于６０ＧＨｚＱＰＳＫ／１６ＱＡＭ所
需的６比特２６４ＧｓｐｓＡＤＣ，品质因数 Ｃａｂｃ在６５ｎｍ工艺
下典型变化范围是１５到２０ｐＪ／ｃｏｎｖ［１６］．ＩＱ两路 ＡＤＣ
的总功耗将超过５００ｍＷ．因此，ｍｕｌｔｉＧｓｐｓＡＤＣ将是空
闲侦听阶段最大的能量消耗源．

相较于传统空闲侦听（ＣｏｎｖｅｎｔｉｏｎａｌＩｄｌｅＬｉｓｔｅｎｉｎｇ，
ＣＩＬ）方案（即无专门优化的空闲侦听方案），分析基于
降低系统时钟频率的ＥＭｉＬｉ方案和所提方案的功耗节
省．令ρｆｅ表示接收 ＲＦ电路的平均功率，Ｍ表示接收机
所需的采样精度或者 ＥＮＯＢ，ｆｓ表示采样频率．基于上
述分析，包检测器的功耗忽略不计．根据式（１４），ＣＩＬ方
案的平均功耗为：

ρＣＩＬ＝ρｆｅ＋２
ＭＣａｂｃｆｓ （１５）

为了在空闲侦听阶段节省能量，ＥＭｉＬｉ方案的接
收机系统时钟频率降低到 ｑｆｓ，这等价于以系数 ｑ对接
收信号执行降采样．ＥＭｉＬｉ方案的接收机平均功耗表
示为：

ρＥＭｉＬｉ＝ρｆｅ＋２
ＭＣａｂｃｑｆｓ （１６）

因此，ＥＭｉＬｉ方案相对 ＣＩＬ方案的平均功耗节省表
示为：

ΔρＥＭｉＬｉ＝ρＣＩＬρＥＭｉＬｉ＝２
ＭＣａｂｃｆｓ（１ｑ） （１７）

由于所提方案使用１比特 ＡＤＣ来节约能量消耗，
其的平均功耗可以获得为：

ρＰｒｏｐｏｓｅｄ＝ρｆｅ＋２
１Ｃａｂｃｆｓ （１８）

然后，所提方案对ＣＩＬ方案的功耗节省表示为：
ΔρＰｒｏｐｏｓｅｄ＝ρＣＩＬρ１ＢＳＩＬ＝（２

Ｍ２）Ｃａｂｃｆｓ （１９）
比较式（１７）和（１９）可以发现，随着 ｑ的降低，Ｅ

ＭｉＬｉ方案的平均功耗呈线性的减少；但是，随着Ｍ的增
加，所提的基于采样精度切换的空闲侦听方案，其平均

功耗可以呈指数级的减少．由此可见，所提方案在功耗
节省上更为有效，特别是在Ｍ较大的情况下．
４２　虚警概率

本小节将分析１比特采样精度 ＧＬＲＴ检测算法下
的虚警概率（ＦＡＰ）性能．由于当 Ｈ０时接收机所接收到
的信号为复ＡＷＧＮ噪声，所以

Ε（ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝Ε（ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝０，Ｄ（ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）
＝Ｄ（ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝１，其中 Ｅ（ｘ）和 Ｄ（ｘ）分别表示随机
变量ｘ的期望和方差．基于大数定理（ＬａｗｏｆＬａｒｇｅＮｕｍ
ｂｅｒｓ），大量独立同分布的随机变量的和趋近于一个满
足高斯分布的变量．因此，在Ｈ０时ΔＩ和ΔＱ的分布是相
互独立的，并且等于：

８１１２



第　９　期 孙海洋：基于采样精度切换的毫米波无线通信空闲侦听机制研究

ΔＩ～Ｎ（０，
１
Ｋ）

ΔＱ～Ｎ（０，
１
Ｋ）

（２０）

因为均值为０的独立高斯分布变量的平方和为中
心卡方分布，所有在Ｈ０时检测变量 ＶＧＬＲＴ～χ

２
２／Ｋ，其中，

χ２２表示自由度为２的中心卡方分布．所提检测算法的
ＦＡＰ为：

　Ｐｆａ ＝Ｐｒ｛ＶＧＬＲＴ ＞Γ｜Ｈ０｝＝∫
＋
!

ΓＫ
ｆχ２２（μ）ｄμ

＝ｅΓＫ／２ （２１）
其中，ｆχ２２（·）表示 χ

２
２分布的概率密度函数（Ｐｒｏｂａｂｉｌｉｔｙ

ＤｅｎｓｉｔｙＦｕｎｃｔｉｏｎ，ＰＤＦ），并且：

ｆχ２２（μ）＝
１
２ｅ

μ／２，μ０

０，μ{ ＜０
（２２）

当在ＮｅｙｍａｎＰｅａｒｓｏｎ（ＮＰ）准则下，ＦＡＰ设置为固
定值则判决门限Γ为：

Γ＝－２ｌｎＰｆａ／Ｋ （２３）
从上式可以看到，判决门限 Γ与噪声功率不相关，

仅由 ＦＡＰ概率 Ｐｆａ决定．换言之，所提检测算法的 ＦＡＰ
与接收端ＳＮＲ和增益控制无关，是一种在固定门限下
的恒虚警检测器．该特征使得所提的空闲侦听方案在
实际情况下可以鲁棒得对抗由接收端自动增益控制

（ＡＧＣ）放大器导致的噪声功率变化．
４３　漏检概率

在本小节，分析所提检测算法的漏检概率（ＭＤＰ）
性能．基于式（６），当Ｈ１时，

Ｅ（ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝２Ｑ（γＩ）１
Ｄ（ｒＩ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝４Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））
Ｅ（ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝２Ｑ（γＱ）１
Ｄ（ｒＱ［ｉ］ｃ［ｉ］）＝４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））

（２４）

其中，γＩ＝ｃｏｓθ Ｅ槡 ｃ／σ，γＱ＝ｓｉｎθ Ｅ槡 ｃ／σ．利用大数定
理，当Ｈ１时相互独立的随机变量ΔＩ和ΔＱ的分布为：

ΔＩ～Ｎ（２Ｑ（γＩ）１，４Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））／Ｋ）
ΔＱ～Ｎ（２Ｑ（γＱ）１，４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））／Ｋ）（２５）
因此，可以得到：

Δ２Ｉ～４Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））χ
２
１（λＩ）／Ｋ

Δ２Ｑ～４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））χ
２
１（λＱ）／Ｋ （２６）

其中，变量λＩ＝Ｋ（２Ｑ（γＩ）１）
２／（４Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））），

变量 λＱ＝Ｋ（２Ｑ（γＱ）１）
２／（４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））），和

χ２１（ｘ）表示自由度为１非中心参数为ｘ的非中心卡方分
布．所提检测算法的ＭＤＰ表示为：
Ｐｍｄ＝Ｐｒ（ＶＧＬＲＴ＜Γ｜Ｈ１）

＝∫
ΓＫ

４Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））

０ ∫
（ΓμＩ）Ｋ

４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））

０
ｆχ２１（λＩ）（μＩ）ｆχ２１（λＱ）（μＱ）ｄμＱｄμＩ

（２７）

其中，ｆχ２１（ｘ）（·）表示 χ
２
１（ｘ）分布的 ＰＤＦ函数，并

且有：

ｆχ２１（ｘ）（μ）＝
１
２π槡 μ
ｅ－

μ＋ｘ
２ １＋∑

!

ｋ＝１

（μｘ）ｋ

２ｋｋ！∏
ｋ１

ｉ＝０
（２ｉ＋１( )）， μ０

０， μ＜
{

０
（２８）

将式（２３）代入到式（２７）中可得：

Ｐｍｄ ＝∫
ｌｎＰｆａ

２Ｑ（γＩ）（１Ｑ（γＩ））

０ ∫
２ｌｎＰｆａＫμＩ

４Ｑ（γＱ）（１Ｑ（γＱ））

０
ｆχ２１（λＩ）（μＩ）ｆχ２１（λＱ）（μＱ）ｄμＱｄμＩ

（２９）
由于在绝大多数情况下χ２１（λＩ）与χ

２
１（λＱ）的非中心

参数是不相同的，所以式（２８）和式（２９）的闭式解析式
难以直接求解．但是，可以使用计算机辅助计算的方法
来得到数值解．

５　仿真验证
　　本节将通过数值计算和 ＭｏｎｔｅＣａｒｌｏ仿真的办法对
所提方案的性能进行评估．在第５１小节，所提检测器
与现有常规检测器进行性能比较，同时，描述了所提方

案需要的ＰＨＹ包结构调整，并在所提ＰＨＹ包结构下评
估了其在典型毫米波无线通信 ＬＯＳ和 ＮＬＯＳ场景时的
包检测性能．然后，在第５２小节，比较了在典型毫米波
通信下的所提方案与现有方案的空闲侦听平均功耗．
５１　包检测性能比较与所提包结构

对于检测器性能的比较，本小节从 ＦＡＰ和 ＭＤＰ两
个指标来衡量．为了与所提基于采样精度切换的空闲
侦听方案对比，选择了ＣＩＬ和ＥＭｉＬｉ两种经典方案．所
提方案使用推荐的 ＧＬＲＴ检测器；ＣＩＬ方案使用精确采
样下的ＧＬＲＴ检测器；ＥＭｉＬｉ方案使用其所提出的采样
率恒定检测器，系统时钟频率为其建议的 ｆｓ／４所有检
测器的辅助序列长度都为 Ｋ个符号．计算机数值仿真
考虑ＡＷＧＮ信道和 ＬＯＳ信道两类信道．所采用的 ＬＯＳ
信道是ＩＥＥＥ８０２１１ａｄ任务工作组提供的毫米波会议
室ＬＯＳ信道模型［１７］，收发天线均为全向天线．载波相位
偏置θ为从０到２π之间的均匀分布．

基于ＮＰ准则，保持 ＦＡＰ性能不变，上述三种方案
在ＬＯＳ信道下的包检测性能仿真评估结果如图３（ａ）所
示．其中，辅助序列长度Ｋ＝２５６和ＦＡＰ概率Ｐｆａ＝１０

－３．
对于所提方案而言，在 ＡＷＧＮ信道下的理论和仿真曲
线都在图３（ａ）上标示．可以看出，所提方案在ＬＯＳ信道
下的检测性能与 ＡＷＧＮ信道下基本一致，进而验证了
在第３节中对于信道特性的声明（由于低信道增益的
ＮＬＯＳ径（非主径）存在，所提方案在ＬＯＳ信道下性能较
ＡＷＧＮ信道会略有下降）．同时，理论曲线与 ＡＷＧＮ信
道下的仿真曲线基本重合，表明 ＦＡＰ和 ＭＤＰ的推导无
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误．此外，可以看到，所提方案可以相对 ＥＭｉＬｉ方案获
得大约４ｄＢＳＮＲ增益，而对于 ＣＩＬ方案仅有不到２ｄＢ
ＳＮＲ损失．由此可见，在这种情况下，采样精度下降（所
提方案）导致的性能损失明显小于由于采样点减少（Ｅ
ＭｉＬｉ方案）导致的损失．

然后，在ＮＰ准则下，评估辅助序列长度对于 ＭＤＰ
性能的影响，如图３（ｂ）所示．其中，ＳＮＲγ＝－８ｄＢ和
ＦＡＰ概率Ｐｆａ＝１０

－３．再次观察到，所提方案在 ＬＯＳ信道
的检测性能和 ＡＷＧＮ信道下的性能基本一致，并且所
提方案的理论曲线和相应的仿真曲线重合．仿真结果
表示，在同一ＳＮＲ时，为了获得相同检测性能，所提方
案比 ＥＭｉＬｉ方案需要更少的辅助序列，但比 ＣＩＬ方案
需要略长的辅助序列．

通过上述分析和仿真评估，所提方案相对传统 ＣＩＬ
方案有一定的性能损失，具体包括：包检测性能衰减和

ＡＤＣ切换引入的前导花销．为了弥补上述损失，提出了
一种支持基于采样精度切换的空闲侦听方案的ＰＨＹ包
结构，如图４（ａ）所示．阴影部分表示相对于现有 ＰＨＹ
包的添加序列，即序列 ａ和序列 ｂ．依据实际系统技术
指标，序列ａ的辅助字符长度要求可以弥补采样精度下

降所带来的检测性能衰减；而序列ｂ的传输时间可以覆
盖最为恶劣情况下的ＡＤＣ切换时间．

为了便于理解，下面详细说明针对毫米波 ６０ＧＨｚ
重要标准 ＩＥＥＥ８０２１１ａｄ的控制 ＰＨＹ包的结构调整，
如图４（ｂ）所示．其中，Ｇａ１２８和 Ｇｂ１２８分别表示符号长度
为１２８的两类Ｇｏｌａｙ序列，ＣＥ表示信道估计字段．三个
Ｇｂ１２８序列被添加到了现有８０２１１ａｄ控制 ＰＨＹ包之前
（注：控制ＰＨＹ包的前端导频是由 Ｇｂ１２８序列４８次循环
复制组成．所提方案需要在 Ｇｂ１２８序列组合内添加 Ｇｂ１２８
序列，因此新添加序列的具体位置不再重要．为了便于
和现有前导相区分，将三个 Ｇｂ１２８序列添加到了现有
８０２１１ａｄ控制 ＰＨＹ包之前）．一个 Ｇｂ１２８序列（即图 ４
（ａ）中序列ａ）是用于补充采样精度下降所带来的检测
性能衰减；另外两个 Ｇｂ１２８序列（即图４（ｂ）中序列 ｂ）共
占用１４５５ｎｓ传输延迟，以用来覆盖 ＡＤＣ的切换时间
（注：实际毫米波无线通信系统中，ＡＤＣ切换时间可以
控制在１００ｎｓ以内，详见第２节）．

在毫米波 ＬＯＳ和 ＮＬＯＳ信道中，通过 ＭｏｎｔｅＣａｒｌｏ
仿真 ＲＯＣ指标来评估了 ＣＩＬ和所提方案的包检测性
能，如图５所示．仿真中，采用典型配置，ＣＩＬ和所提方
案分别使用２个和３个Ｇｂ１２８序列．换言之，ＣＩＬ和所提
方案的辅助序列的长度分别是２５６和３８４个符号．在
四种不同的 ＳＮＲ，即 －１２ｄＢ、－１０ｄＢ、－８ｄＢ和 －６ｄＢ，
仿真获得相应的接收机运行特征（ＲｅｃｅｉｖｅｒＯｐｅｒａｔｉｎｇ
Ｃｈａｒａｃｔｅｒｉｓｔｉｃ，ＲＯＣ）曲线．在 ＬＯＳ或者 ＮＬＯＳ信道下，
具有相同 ＳＮＲ的所提方案的 ＲＯＣ曲线都与对应的
ＣＩＬ的曲线基本相当．仿真结果表明，所提方案在毫米
波 ＬＯＳ和 ＮＬＯＳ信道下都可以正常运行，并且通过新
增一个 Ｇｂ１２８序列的方法可以有效补偿由采样精度下
降所带来的性能损失．基于ＩＥＥＥ８０２１１ａｄ标准，所提
方案所需添加的３个 Ｇｂ１２８序列仅消耗了 ２１８５ｎｓ的
传输时间．而与长时间的空闲侦听相比，由新添序列
所带来的额外发送和接收信号的能量消耗几乎可以

忽略不计．
５２　空闲侦听平均功耗比较

参照在４１小节的阐述，毫米波通信设备中空闲侦
听平均功耗主要来自于接收 ＲＦ电路和 ＭｕｌｔｉＧｓｐｓ
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ＡＤＣ．本小节将比较 ＣＩＬ、ＥＭｉＬｉ和所提方案的平均空
闲侦听功耗．参考文献［８，１５，１６］，假定 ＱＰＳＫ／１６ＱＡＭ
接收ＲＦ电路平均功率 Ｐｆｅ＝１７２ｍＷ．此外，采样频率 ｆｓ
＝２６４Ｇｓｐｓ，ＡＤＣ转换效率Ｃａｂｃ＝１６ｐＪ／ｃｏｎｖ．ＥＭｉＬｉ方
案使用所建议的四倍降频方法，即ｑ＝１／４［９］．

基于式（１５）、式（１６）和式（１８），计算以采样精度Ｍ
为函数的空闲侦听平均功耗，如图６所示．随着包解调
所需的采样精度的提高，所得的所提方案保持恒定不

变的功耗．这是因为，在空闲侦听阶段，只有１比特ＡＤＣ
和所提１比特采样精度ＧＬＲＴ包检测器被使能，而Ｍ比
特ＡＤＣ和除所提包检测器外的基带单元被关闭以节省
功耗．但是，由于在空闲侦听阶段需要使能了 Ｍ比特
ＡＤＣ，ＣＩＬ和ＥＭｉＬｉ方案随着采样精度的提高会面临平
均功耗快速增加的问题，因而所提方案相较 ＣＩＬ和 Ｅ
ＭｉＬｉ方案获得了不断提高的功耗节省，特别在高采样
精度的情况下．所提方案相对于 ＥＭｉＬｉ方案的功耗节
省表明，在毫米波无线通信系统中，采样精度的降低

（所提方案）比采样频率的降低（ＥＭｉＬｉ）更为有效．
需要说明，参照 ８０２１１ａｄ标准［５］，对于 ＱＰＳＫ／

１６ＱＡＭ调制的数据包，前导是由二进制键控符号组成，

即二进制符号，而数据字段使用 ＱＰＳＫ／１６ＱＡＭ调制．因
此，当发送ＱＡＭ调整的数据包时，第３节的包检测信号
模型依然有效．对于毫米波 ＱＰＳＫ／１６ＱＡＭ接收机而言，
ＰＨＹ包解调需要最少６比特的采样精度，即 Ｍ＝６在
这种典型配置下，所提方案与ＣＩＬ和 ＥＭｉＬｉ方案相比，
分别节省了７３１％和３８１％的平均空闲侦听功耗．

６　总结语
　　针对毫米波通信系统存在的高空闲侦听功耗的问
题，提出了一种基于采样精度切换的低功耗空闲侦听

方案．所提方案是由１／Ｍ比特采样接收机和１比特采
样精度ＧＬＲＴ检测算法组成．在空闲侦听阶段，接收机
使用极低功耗１比特 ＡＤＣ采样量化信号，并通过所提
检测算法来检测数据包的到达．当检测到数据包到达
时，接收机切换回原采样精度的Ｍ比特ＡＤＣ，确保接收
机解调性能．该文推导并验证所提方案的包检测虚警
概率（ＦＡＰ）和漏检概率（ＭＤＰ）表达式．数值仿真表明，
所提方案较现有方案不仅显著的降低了空闲侦听功

耗，而且还取得了优异的包到达检测性能．
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