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基于分布式混合 CSIT 的 MIMO X 网络自由度分析
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摘 要: 在 M × N 用户 MIMO X 网络中，发射端信道状态信息( CSIT) 类型会影响系统总自由度( sum-DoF) ． 为

逼近系统总自由度外界，设计 MIMO X 网络对称天线配置下的多阶段分布式空时干扰对齐( DSTIA) 方案; 推导具有分

布式特性的基于混合 CSIT—过期( outdated) 和当前( current) CSIT 的预编码矩阵闭式解; 分析 CSI 反馈时延、网络节点

数和配置天线数对 MIMO X 网络总自由度的影响． 理论和数值分析表明，在分布式混合 CSIT 条件下，DSTIA 方案能充

分消除用户间干扰，获得更高的自由度，缩小可达界与外界的差距，提高系统可达速率．
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DoF Analysis of the MIMO X Network with Distributed Hybrid CSIT
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( 1． College of Communication Engineering，Chongqing University，Chongqing 400044，China;
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Abstract: In the context of M × N user multiple-input multiple-output ( MIMO ) X network，the different types of
channel state information at the transmitters ( CSIT) have impacts on the sum of degrees of freedom ( sum-DoF) ． To ap-
proximate to the sum-DoF outer bounds，we propose a multiphase distributed space-time interference alignment ( DSTIA )

scheme for the MIMO X network with symmetric antenna configurations． We derive the closed-form solution of precoding
matrix based on hybrid CSIT ( i． e． ，outdated and current CSIT ) with distributed characteristics，while revealing the impact
on how the CSI feedback delay，as well as the number of transmitters / receivers and the number of antennas affect the sum-
DoF of the MIMO X network． Theoretical and Analytical results show that，with distributed hybrid CSIT，DSTIA scheme can
achieve better sum-DoFs by eliminating inter-user interference perfectly，as well as tightening DoF gap and improving the a-
chievable rates of system．
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1 引言

自由度( DoF，Degrees of Freedom) 作为衡量干扰网

络在高信噪比 ( SNＲ，Signal-to-Noise ) 条件下的容量指

标，是干扰网络能获得无干扰传输数据流的抽象［1，2］．
分析自由度特性能揭示如发射端信道状态信息( CSIT，

Channel State Information at the Transmitter ) 、网 络 节 点

数、收发射端天线配置等要素对系统容量的影响． 干扰

对齐( IA，Interference Alignment ) 旨在通过发射端预编

码实现接收端干扰降维或时 /频前后结合消除干扰，从

而无干扰提取期望信号［3］． 近年来，IA 的实际应用［4］以

及其 对 不 同 网 络 自 由 度 性 能 的 影 响 已 获 得 广 泛

研究［5，6］．
MAT 方 案 证 明 了 完 全 延 时 ( Completely-Delayed )

CSIT 仍有助于 MISO( Multiple-Input Single-Output) 广播

信道( BC，Broadcast Channel) 获得比 TDMA 方案更高的

自由度［7］． 自此，针对不同 CSIT 条件、天线配置以及网

络节点数下的自由度已有大量研究． 从 CSIT 条件角度，
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Gesbert 等研究 K 用户 MISO BC 自由度关于不同精度当

前( current) CSIT 的可达折中域［8，9］． 从天线配置角度，

Varanasi 等给出了完全延时 CSIT 条件下 K 用户 MIMO
( Multiple-Input Multiple-Output ) BC 的自由度 外 界［10］，

文献［11，12］分别探讨了 2、3 用户 MIMO BC 在相应

CSIT 条件下的可达自由度． 然而，关于 K 用户 MIMO BC
的可达自由度，目前尚未开展研究． 从网络节点数角度，

文献［13 ～ 17］研究了分布式( distributed) 场景下的干扰

对齐方案． 特别地，文献［16，17］探讨了 2 × 2 用户 MI-
MO X 信道在不同反馈条件下的可达自由度．

综合考虑上述三个因素，近年来对 X 网络的自由度

研究主要关注理论外界( 域) 推演和传输方案设计． 文献

［3］表明，在理想 CSIT 条件下，M × N 用户 MISO( 发射端

A 根天线) X 网络的自由度外界为 min N，
MNA

N +MA －( )A ．

由于理想 CSIT 条件过于苛刻，合理利用 CSIT 提高系统

自由度的研究相继问世［18 ～ 23］． 文献［18］研究多 用 户

BC、X 等网络在发射端未知 CSIT 条件下的自由度域，

结果表明，K 用户 MISO X 网络在未知 CSIT 时总自由度

下降至 1． 进一步，Lee 等针对 MISO BC 提出空时干扰对

齐方案( STIA，Space-Time IA) ［19］，并将其扩展至 K × 2
用户 SISO ( Single-Input Single-Output ) X 网络［20］． 文献

［21，22］提出基于循环填零( Cyclic Zero-Padding) 预编

码的分布式空时干扰对齐( DSTIA，Distributed STIA) 方

案，结果表明，该方案能获取更高的自由度，但无法应用

于 M × N 用户 MIMO X 网络．
本文研究基于分布式混合 CSIT 的 M × N 用户 MI-

MO X 网络可达自由度，通过设计 DSTIA 方案，分析 CSI
反馈时延、网络节点数和配置天线数对网络可达自由

度的影响． 本文创新点主要体现在三方面: ( 1 ) 更高自

由度，DSTIA 方案能获取比 K 用户 MISO BC ( 如文献

［9，19，23］) 以 及 3 用 户 MIMO BC ( 如 文 献［10，12，

18］) 更高的自由度; ( 2) 多天线扩展，相对于文献［21］，

探讨 M × N 用户 MIMO X 网络在对称天线配置下的系

统可达自由度; ( 3) 多节点扩展，相对于文献［22］，探讨

任意发射端 /接收端数对系统可达自由度的影响．

2 系统模型

2． 1 M ×N 用户 MIMO X 网络信号模型
如图 1 所示，M × N 用户 MIMO X 网络由 M 个发射

端和 N 个接收端组成． 发射端 i 配置 Ai 根天线，接收端 j
配置 Bj 根天线，其中 i∈{ 1，2，…，M} ，j∈{ 1，2，…，N} ． 发

射端 i 向接收端 j 发送独立信息 W［ji］，其信号模型:

Y［j］( n) = ∑
M

i = 1
H［ji］( n) x［i］( n) + z［j］( n) ( 1)

其中，Y［j］( n) ∈CBj × 1 为接收端 j 的接收信号，n 表示时

隙; H［ji］( n) ∈CBj × Ai为发射端 i 到接收端 j 的信道矩阵;

x［i］( n) ∈CAi × 1 为发射端 i 的发送信号向量; z［j］( n) ∈
CBj × 1为服从零均值，单位方差的加性高斯噪声． 假设信

道具有块衰落( Block Fading) 特性，传输周期内信道参

数恒定，传输周期间信道随机变化，且不同块衰落下信

道向量的所有元素服从连续的独立同分布． 每个接收

端能获取全局完美( 无差错) 的 CSIＲ． 每个发射端的功

率限制为 P． 由于自由度是信噪比足够大时衡量系统容

量的指标，本文在分析自由度时忽略噪声．
2． 2 块衰落信道特性下的 CSI 反馈模型

如图 2 所示，每个接收端无差错估计不同发射端

CSI，并每隔相干时间 Tc 通过无差错反馈链路将 CSI 周

期性反馈给发射端［19］． 因此，各发射端能连续追踪信道

变化，从而获取 CSI．

假设 CSI 反馈链路无差错但存在 Tfb时隙的反馈时

延，且 Tfb ＜ Tc ． 图 2 表明，基于块衰落信道，发射端 i 可

以无差 错 获 得 当 前 相 干 块 的 CSI 和 此 前 相 干 块 的

CSI［20］． 将发射端 i 获得的当前和过期 CSI 称为分布式

混合 CSIT． 定义归一化 CSI 反馈时延衡量 CSI 反馈迟滞

性，即

λ =
Tfb

Tc
( 2)

当 0 ＜ λ ＜ 1 时，称 为 适 当 延 时 ( Temperately-De-
layed) CSIT; 当 λ≥1 时，称为完全延时( Completely-De-
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layed) CSIT; 当 λ = 0 时，称为瞬时( Instantaneous) CSIT．
2． 3 自由度

干扰网络的可达速率取决于归一化 CSI 反馈时延

λ 和信噪比 SNＲ［20］，当时隙 n 趋于无穷大时，若能以趋

于零的误差概率恢复信息 W［ji］，对应的可达速率为:

Ｒ［ji］( λ，SNＲ) =
log2 |W

［ji］( λ，SNＲ) |
n ( 3)

M × N 用户 MIMO X 网络在本地 CSIT 条件下的自

由度表示为 λ 的函数，即

dX
Σ ( M，N; λ) = lim

SNＲ→∞

∑
N

j = 1
∑

M

i = 1
Ｒ［ji］( λ，SNＲ)

log2 ( SNＲ)
( 4)

3 M ×N 用户 MIMO X 网络的自由度折中域

3． 1 MISO X 网络可达自由度

定理 1 对于 M × N 用户 MISO X 网络，每个发射端

配置 A 根天线，每个接收端配置单根天线，且 A≥N － 1．
在分布式混合 CSIT 条件下，其可达自由度折中域为:

dX
Σ ( M，N; λ) =

MNA
1 +MA， 0≤λ≤ 2

1 +MA

aMNAλ + bMNA，
2

1 +MA ＜ λ ＜ 1

1， λ≥










1

( 5)

其中，aMNA =
MA( N － 1) － 1

1 －MA ，bMNA =
2 －MNA
1 －MA ．

证明 集中证明点 dX
Σ M，N;

2
1 +( )MA = MNA

1 +MA的可

达性［20］． 在点 dX
Σ M，N;

2
1 +( )MA 和 dX

Σ ( M，N; 1 ) 之间的

任意点可根据时隙共享原则，在时域交替实施 DSTIA
和 TDMA 方案获得．

假设归一化 CSI 反馈时延 λ = 2
1 +MA，即 Tfb = 2，Tc

= 1 +MA． 由 n + Tc － 1 个相干块组成的时隙集合共有

( n + Tc － 1) Tc 个时隙，记为 St = { 1，2，…，( n + Tc － 1 )

Tc} ． 将其划分为子集 Sc 和 So，Sc 为发射端已知当前和

过期 CSIT 的集合，且 | Sc | = ( Tc － 2) ( n + Tc － 1 ) ; 而 So

为发射端仅已知过期 CSIT 的集合，且 | So | = 2( n + Tc －
1) ． 此外，将执行 DSTIA 方案所需的 n 个传输时隙集合

记为{ I1，I2，…，In} ，其中每个子集包含 Tc 个时隙，即 Il
= { tl，1，tl，2，…，tl，Tc

} ，l∈{ 1，2，…，n} 且 tl，1∈So，tl，k∈Sc，

k∈{ 2，3，…，Tc } ． Il 中任意两个时隙选自不同相干块．
下面证 明 每 个 传 输 时 隙 集 合 Il 能 获 得 的 自 由 度 为

MNA． 为方便计，省略右下角标 l，即 Il = { t1，t2，…，tTc
} ．

实施 DSTIA 方案包含两个阶段．
阶段 1( 冗余传输) : 包括 1 个时隙，n∈{ t1 } ． 在时

隙 t1，发射端 i 广播叠加信号向量

x［i］( t1 ) = ∑
N

j = 1
s［ji］ ( 6)

至所有接收端． 其中，s［ji］ =［s［ji］
1 ，s［ji］

2 ，…，s［ji］
A ］T 表示发

射端 i 发送至接收端 j 的信号向量，且 i∈{ 1，2，…，M} ，

j∈{ 1，2，…，N} ． 接收端 j 在时隙 t1 的接收信号:

y［j］( t1 ) = ∑
M

i = 1
h［ji］( t1 ) x［i］( t1 )

= ∑
M

i = 1
h［ji］( t1 ) s［ji

     

］

期望信号

+∑
M

i = 1
h［ji］( t1 () ∑

N

k = 1，k≠j
s［ki )

         

］

干扰信号

( 7)

其中，h［ji］( t1 ) ∈C1 × A表示时隙 t1 从发射端 i 到接收端 j
的信道． 在该阶段末尾，各接收端得到一个期望信号与

干扰信号叠加的线性方程．
阶段 2( 干扰再生) : 包含 Il 集合中的其余时隙，n

∈{ t2，t3，…，tTc
} ． 在该阶段的每个时隙，发射端 i 将此

前发送给接收端 j 的信号向量经过预编码后再叠加，并

广播给接收端 j，即

x［i］( n) = ∑
N

j = 1
V［i］

j ( n) s［ji］ ( 8)

其中，V［i］
j ( n) ∈CA × A表示发射端 i 在时隙 n 对应接收端

j 的预编码矩阵． 在本阶段的各时隙 n，接收端 j( j∈{ 1，

2，…，N} ) 的接收信号为:

y［j］( n) = ∑
M

i = 1
h［ji］( n) x［i］( n)

= ∑
M

i = 1
h［ji］( n) V［i］

j ( n) s［ji

         

］

期望信号

+∑
M

i = 1
h［ji］( n () ∑

N

k = 1，k≠j
V［i］

k ( n) s［ki )

           

］

干扰信号

( 9)

预编码的目的是在时域上对齐各接收端的干扰信

号，从而使各接收端通过干扰相消生成仅包含 MA 个期

望信号的线性方程． 在该阶段各时隙重复干扰消除操

作，阶段末尾各接收端生成 MA 个关于 MA 个期望信号

的线 性 方 程 组． 为 消 除 干 扰，接 收 端 j 的 干 扰 对

齐条件为:

h［ji］( n) V［i］
1 ( n) = h［ji］( t1 )


h［ji］( n) V［i］

j － 1 ( n) = h［ji］( t1 )

h［ji］( n) V［i］
j + 1 ( n) = h［ji］( t1 )


h［ji］( n) V［i］

N ( n) = h［ji］( t1 )

i∈{ 1，2，…，M















}

( 10)

从每个发射端看，构造 V［i］
k ( n) 需满足相应的 N － 1

个对齐条件，式( 10) 可重构为:

5551



电 子 学 报 2018 年

h［1i］( n) V［i］
k ( n) = h［1i］( t1 )


h［( k － 1) i］( n) V［i］

k ( n) = h［( k － 1) i］( t1 )

h［( k + 1) i］( n) V［i］
k ( n) = h［( k + 1) i］( t1 )


h［Ni］( n) V［i］

k ( n) = h［Ni］( t1 )

i∈{ 1，2，…，M} ，k∈{ 1，2，…，N















}

( 11)

由于 h［ji］( n) 是 1 × A 维向量，且 A≥N － 1，式( 11) 还可

改写为:

h［1i］( n)


h［( k － 1) i］( n)

h［( k + 1) i］( n)


h［Ni］( n



















     

)
Ĉ

v1，v2，…，v[ ]

     

A

V［ i］
k ( n)

=

h［1i］( t1 )


h［( k － 1) i］( t1 )

h［( k + 1) i］( t1 )


h［Ni］( t1



















     

)

D̂

( 12)

其中，̂C =［c1，c2，…，cA］，̂D =［d1，d2，…，dA］∈C( N － 1) × A

为等效矩阵． 当 A = N － 1 时，V［i］
k ( n) 通过直接求逆求

解［21］; 当 A ＞ N － 1 时，V［i］
k ( n) 通过广义求逆求解． 将上

式按 V［i］
k ( n) 的各列展开，得到 A 个线性方程组:

Ĉv l = d l ( 13)

其中，l∈{ 1，2，…，A} ． 阶段 2 的每个时隙，发射端 i 能

获得过期 CSI 和当前 CSI，即{ h［ji］( t1 ) |j} 和{ h［ji］( n)

|j} ． 换言之，发射端 i 在设计预编码 V［i］
k ( n) 时已知

系数矩阵 Ĉ 和常数项 d l，而 Ĉ 和 d l 的元素服从连续的

独立同分布，保证系数矩阵和增广矩阵的秩相等，即

rank( Ĉ) = N － 1． 根据广义逆理论，此时解 v l 存在但不

唯一，从而预编码矩阵也不唯一． 为构造预编码矩阵，本

文提出一般性构建方法—随机赋值消元法．
式( 13) 表示已知 N － 1 个独立线性方程，求解 A 个

未知数． 从 v l 中随机选取 A － N + 1 个未知数，将其设定

为介于某数值范围内的固定值，如直接赋零，其余 N － 1
个未知数通过克莱姆法则求解． 假设随机选取的 A － N
+ 1 个元素为{ vm1l，vm2l，…，vmA － N + 1l } ，其余 N － 1 个未知元

素为{ vmA － N + 2l，vmA － N + 3l，…，vmAl } ，其中{ m1，m2，…，mA } 是一

组取值不重复的离散随机变量，且 m1，m2，…，mA∈{ 1，

2，…，A} ． 将式( 13) 改写为:

［cmA － N + 2
，cmA － N + 3

，…，cmA
］［vmA － N + 2l，vmA － N + 3l，…，vmAl］

T

= d l －［cm1
，cm2

，…，cmA － N + 1
］［vm1l，vm2l，…，vmA － N + 1l］                   

T

Ĉ lv̂ l = d̂ l

( 14)

即可求解．
综上，发射端 i 根据本地过期和当前 CSI 独立于其

它发射端构建特定的 V［i］
k ( n) ，使接收端 j 在阶段 2 的

每个时隙实现干扰再生和消除，进而生成一个只包含

来自各发射端的期望信号组成的线性方程，即

y［j］( n) － y［j］( t1 ) = ∑
M

i = 1
h［ji］( n) V［i］

j ( n) s［ji］

－ ∑
M

i = 1
h［ji］( t1 ) s［ji］ ( 15)

就接收端 j 而言，通过干扰消除，其等效输入输出关系为:

y［j］( t2 ) － y［j］( t1 )

y［j］( t3 ) － y［j］( t1 )


y［j］( tTc

) － y［j］( t1













       

)

Ŷ［j］

=

h［j1］( t2 ) V［1］
j ( t2 ) － h［j1］( t1 ) … h［jM］( t2 ) V［M］

j ( t2 ) － h［jM］( t1 )

h［j1］( t3 ) V［1］
j ( t3 ) － h［j1］( t1 ) … h［jM］( t3 ) V［M］

j ( t3 ) － h［jM］( t1 )

  
h［j1］( tTc

) V［1］
j ( tTc

) － h［j1］( t1 ) … h［jM］( tTc
) V［M］

j ( tTc
) － h［jM］( t1













                           

)

Ĥ［j］

s［j1］

s［j2］


s［jM











］

( 16)

构建 V［i］
j ( n) 独立于 h［ji］( n) ，且本阶段的每个时

隙 n 来自不同的相干块． 根据文献［21］，接收端 j 的等

效信道矩阵 Ĥ［j］以概率 1 满秩，即 rank( Ĥ［j］) = MA． 因

此，在 1 +MA 个时隙内，接收端 j 能成功解码来自各发

射端的 MA 个符号． 通过时隙共享，在 n 个传输时隙集

合{ I1，I2，…，In } 实施 DSTIA 方案，而在其余时隙实施

TDMA 方案，可达自由度为:

dX
Σ M，N;

2
T( )

c
=
nMNA + ( Tc － 1) Tc

nTc + ( Tc － 1) Tc
( 17)

当 n 趋于无穷，可达自由度为
MNA
1 +MA． 证明完毕

讨论 1( 自由度折中域) M × N 用户 MISO( A≥N)

X 网络基于分布式混合 CSIT 的可达自由度折中域如图

3 所示． 利用时隙共享原则交替执行 IA 和 TDMA，其自

由度折中域表示为归一化 CSI 反馈时延 λ 的函数，即

IA-TDMA 折中域( 理想域) ． 相比于理想 CSIT 下的外界

N，该可达自由度存在衰减因子
MA

1 +MA，当 MA 足够大时

可忽略不计，逼近外界 N． 交替执行 DSTIA 和 TDMA 方

案可得 DSTIA-TDMA 折中域( 可达域) ． 由图可知，在适

当延时 CSIT 条件下可达域比理想域获得更高的自由度

折中域． 当 N ＞ 2 时，可 达 域 与 理 想 域 交 点 出 现 在

1
1 +MA ＜ λ ＜ 2

1 +MA内; 当 N = 2 时，

(
交点右移至临界点

2
1 +MA，

MNA
1 + )MA ，即可达域与理想域只有在 N = 2 时
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才在区间 λ ＞ 2
1 +MA内相同，随着 N 增加，可达域的优

势越来越显著．

讨论 2( 接收端多天线扩展) 在 M × N 用户 MI-
MO X 网络中，考虑每个发射端配置 A 根天线，每个接

收端配置 B 根天线，且满足 A≥B( N － 1) ． 根据定理 1，

在分布式混合 CSIT 条件下( 特定 λAB ) ，网络可达自由

度为:

dX
Σ ( M，N; λAB ) = MNA

1 +「MA /B? ( 18)

3． 2 MIMO X 网络可达自由度
上述接收端多天线扩展中，当 MA 不是接收端天线

数 B 的整数倍时，存在时隙资源浪费，导致自由度损

失［22］． 本节通过设计更一般化的多阶段 DSTIA 传输方

案，优化 MIMO X 网络在对称天线配置下的可达自由度．
定理 2 对于 M × N 用户 MIMO X 网络，每个发射

端配置 A 根天线，每个接收端配置 B 根天线，且 A≥
B( N － 1) ． 在分布式混合 CSIT 条件下( 特定 λ '

AB ) ，网络

可达自由度为:

dX
Σ ( M，N; λ '

AB ) =
MNA + BN( η － 1) ( τMAB － 2)

η( τMAB － 1) + 1
( 19)

其中，η 为正整数，τMAB = 1 +「MA /B? ． 当 mod ( MA，B)

= 0 时，η = 1; 否则，η ＞ 1．
证明 MIMO X 网络中，在干扰再生阶段的每个时

隙，每个接收端可以获取 B 个仅包含期望信号的独立

线性方程． 当 MA 不能被 B 整除时，在最后一个时隙

τMAB提供给每个接收端的 B 个线性方程中，有部分线性

方程与已有的方程线性相关，从而导致可达自由度出

现“平台”效应． 例如，当 M = N = 2，A = 7 时，MIMO 系统

可达自由度在 B = 5，6 时相同，即对特定范围内的接收

端天线数 B 失去灵敏度． 考虑 η 个阶段的传输方案，每

个阶段分为两个子阶段，分别为冗余传输和干扰再生

子阶段． 定义第 θ∈Γ = { 1，2，…，η} 阶段从发射端 i 发

送给接收端 j 的信号为 s［ji | θ］ =［s［ji | θ］
1 ，s［ji | θ］

2 ，…，s［ji | θ］
A ］T ．

除最后第 η 阶段张成 τMAB个时隙外，其余每个阶段张成

τMAB － 1 个时隙; 每个冗余传输子阶段只张成 1 个时隙．
第 θ∈Γ 阶段的传输方案如下所述．

阶段 θ∈Γ: 第 θ 阶段在其两个子阶段内分别重复

冗余传输和干扰再生． 通过调整发射端发送符号，在每

个阶段缩减一个时隙的同时尽可能多地发送符号，以

此提升自由度．
子阶段 1( 冗余传输) : 在第 θ 阶段的冗余传输时隙

n∈{ t1 | θ} ，发射端 i 广播叠加的混合信号向量 x［i］( t1 | θ )

= ∑
N

j = 1
s［ji | θ］． 定义 β =MA － ( τMAB － 2 ) B，其混合信号表

示为:

s［j1 | θ］ =［s［j1 |1］
1 ，…，s［j1 |1］

β ，s［j1 | θ］
β + 1 ，…，s［j1 | θ］

A ］T ( 20)

s［jk | θ］ =［s［jk | θ］
1 ，…，s［jk | θ］

A ］T ( 21)

其中，j∈{ 1，…，N} ，k∈{ 2，…，M} ． 混合信号指每个冗

余传输阶段，发送给每个接收端的符号为: β 个通用符

号和( M － 1) A + A － β 个差异符号．
子阶段 2( 干扰再生) : 在第 θ 阶段的每个干扰再生

时隙 n∈{ t2 | θ，t3 | θ，…，tTc | θ} ，发射端 i 将本阶段冗余传输

时的信 号 经 过 预 编 码 后 叠 加 并 广 播 给 接 收 端 j，即

x［i］( n) = ∑
N

j = 1
V［i | θ］

j ( n) s［ji | θ］． 通过干扰对齐与干扰相

消，每个接收端在 θ 阶段的每个干扰再生时隙可获得 B
个仅包含 MA 个期望符号的线性方程． 类似式( 16 ) ，接

收端 j 在 θ 阶段最后的等效输入输出关系简化为:

Ŷ［j | θ］ = Ĥ［j | θ］

s［j1 | θ］

s［j2 | θ］


s［jM | θ











］

( 22)

其中，̂Y［j | θ］和 Ĥ［j | θ］ =［ĥ［j | θ］
1 ，̂h［j | θ］

2 ，…，̂h［j | θ］
MA ］分别表示

接收端 j 在 θ 阶段的等效接收信号和等效信道． 定义 珋θ
∈{ θ | θ∈Γ，θ≠η} ． 考虑到第 珋θ 阶段和第 η 阶段分别张

成 τMAB － 1 和 τMAB 个时隙，则第 珋θ 阶段的末尾接收端 j
可以获得( τMAB － 2) B 个只含 MA 个期望符号的线性方

程，而第 η 阶段的末尾接收端 j 可获得( τMAB － 1) B 个仅

含有 MA 个 期 望 符 号 的 线 性 方 程． 换 言 之，Ĥ［j |珋θ］∈
C( τMAB － 2) B ×MA以概率 1 行满秩，而 Ĥ［j |η］∈C( τMAB －1) B ×MA 以概

率 1 列满秩． 在第珋θ 阶段末尾，接收端 j 还需要 β 个线性

独立方程求解相应的 MA 个期望符号; 在第 η 阶段末尾，

接收端 j 能够成功解码混合信号 s［j1 |η］和 s［jk |η］．
链式解码: 链式解码是指通过在第 η 阶段解码的

混合信号 s［j1 |η］和 s［jk |η］，从中萃取 β 个通用符号，并将

其代入前期第珋θ 阶段的等效输入输出关系，以此形成回

溯解码链． 显然，通过将通用符号{ s［j1 |1］
1 ，…，s［j1 |1］

β } 代入

式( 22) ，接收端 j 依据克莱姆法则直接求解剩余的( M
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－ 1) A + A － β 个差异符号，即
Ŷ［j |珋θ］ －［̂h［j |珋θ］

1 ，…，̂h［j |珋θ］
β ］［s［j1 |1］

1 ，…，s［j1 |1］
β ］T

=［ĥ［j |珋θ］
β + 1 ，…，̂h［j |珋θ］

MA ］［̂s
T［j1 |珋θ］，s

T［j2 |珋θ］，…，s
T［jM |珋θ］］T ( 23)

其中，̂s［j1 |珋θ］ =［s［j1 |珋θ］
β + 1 ，…，s［j1 |珋θ］

A ］T 表示第 珋θ 阶段从发射

端 1 到接收端 j 的 A － β 个差异符号． 综上，在总时隙
( η － 1 ) ( τMAB － 1 ) + τMAB上，每个接收端成功解码 β 个

通用符号和 η( MA － β) 个差异符号，即所有接收端成

功解码 MNA + BN( η － 1 ) ( τMAB － 2 ) 个符号． 需要注意

的是，当 MA 能被 B 整除时，利用多阶段冗余传输以

及链式解码的自由度结果会适得其反． 因此，在 mod
( MA，B) = 0 时，η = 1 ; 在 mod ( MA，B) ≠0 时，η ＞ 1 ．
证明完毕

3． 3 特例
3． 3． 1 K 用户 MISO BC

推论 1 对于 K( K ＞ 3) 用户 MISO 广播信道，发射

端配置 A 根天线，且 A≥K － 1． 在混合 CSIT 条件下，该

信道的可达自由度折中域为:

dBC
Σ ( 1，K; λ) =

KA
1 + A， 0≤λ≤ 2

1 + A

F11( A = K － 1) + F21( A ＞ K － 1) ，
2

1 + A ＜ λ ＜ 1

cK1( A = K － 1) + dK1( A ＞ K － 1) ， λ≥










1

( 24)

其中，1( ·) 表示指示函数，

F1 =
KA － cKA － cK

1 － A λ +
2cK － KA
1 － A ，cK = K － 1

∑
K

k = 2

1
k － 1

，

且 F2 =
KA － dKA － dK

1 － A λ +
2dK － KA
1 － A ，dK = K

∑
K

k = 1

1
k

．

证明

A = K － 1: 根据定理 1，当 0≤λ≤ 2
1 + A时，信道的可

达自由度为 K － 1; 当 λ≥1 时，发射端仅能获得完全延

时 CSI，采用 MAT 方案的信道可达自由度为 cK
［7］; 当

2
1 + A ＜ λ ＜ 1 时，采 取 时 隙 共 享，不 同 时 隙 交 替 执 行

DSTIA 和 MAT 方案，在 dBC
Σ 1，K;

2
1 +( )A 和 dBC

Σ ( 1，K; 1 )

之间的可达自由度为 λ 的线性函数，即 F1 ．
A≥ K: 采 取 DSTIA 和 MAT 方 案，分 别 获 取

dBC
Σ 1，K;

2
1 +( )A = KA

1 + A和 dBC
Σ ( 1，K; 1) = dK． 通过时隙共

享，信道可达自由度为 F2 ． 证明完毕
3． 3． 2 3 用户 MIMO BC

推论 2 对于 3 用户 MIMO 广播信道，发射端配置

A 根天线，每个接收端配置 B 根天线． 在混合 CSIT ( 特

定 λ″
AB ) 下，该信道的可达自由度为:

dBC
Σ ( 1，3; λ″

AB ) =

A， A≤B
3A
τA

， B ＜ A≤2B

3A +3B( η －1) ( τAB －2)

η( τAB －1) +1 ， A≥2











 B

( 25)

其中，η∈N + ，τAB = 1 + A
B ，τA = 1 + A

?A /2」 ．

证明

A≤B: 采用 TDMA 方案即可获得外界 A．
B ＜ A≤2B: 接收端关闭部分天线，使 DSTIA 方案可

执行． 不妨令每个接收端激活的天线数 B̂ =? A /2」，满

足 A≥2B̂． 利用定理 2 的 DSTIA 方案，3A 个符号需要张

成 1 + A
?A /2」 个时隙才能解码． 需要指出的是，当 A

为奇数( A≠1 ) 时，
A

?A /2」 = 2A
A － 1 ． 由于 2 ＜

2A
A － 1≤3，τA = 4，DSTIA 方案获得的自由度为

3A
4 ; 当 A 为

偶数时，τA = 3，DSTIA 方案能够达到外界． 值得注意的

是，在该类天线配置下考虑多阶段自由度补偿效果不

明显，即只考虑 η = 1．
A≥2B: 结论由定理 2 获得． 证明完毕

讨论 3( 协作多点传输) X 网络可以看成多个基

站协作发送，共同服务多个小区边缘用户的网络模型．
如 C-ＲAN 中，协作式无线 网 络 允 许 多 个 演 进 型 基 站

( eNB) 同时为一个或多个用户服务，从而提升小区平均

吞吐量． 本文的预编码可以看成是一种基站间无协作

式( 无数据、信道信息交互) 分布式波束成形技术，通过

干扰对齐与消除，可以消除小区内和小区间干扰，从而

提升小区边缘用户吞吐量．

4 数值分析

4． 1 K 用户 MISO BC 用户平均自由度

从 CSIT 角度总结比较文献［9，19，23］的自由度．
表 1 为 K 用户 MISO 广播信道采用不同干扰对齐方案

获得 的 总 自 由 度． 其 中，Kα-MAT 方 案 中 α 表 征 当 前

CSIT 的有限精度，α = 0 表示当前 CSIT 误差太大，发射

端只利用完全延时( 无误差) CSIT，获得的总自由度与

MAT 方案一致［7］; α = 1 表示当前 CSIT 无差错，发射端

利用传统的干扰对齐获得外界 K．
图 4 所示为不同 CSIT 条件下相应的对齐方案获得

的用户平均自由度． 当 A≥K 时，随着用户数 K 的增加，
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DSTIA 方案获得的用户平均自由度趋于 1; 固定用户数

K，随着天线数 A 的增加，DSTIA 方案获得的用户平均

自由度趋于 1． 特别地，当 A≥K 时，DSTIA 方 案 优 于

STIA，ICＲ 以及部分有限精度当前 CSIT 条件下的 Kα-
MAT 方案． 主要原因是 DSTIA 方案能利用混合 CSIT 在

配置更多发射端天线时实现基于广义逆定理的预编码

矩阵，从而通过增加天线数 A 获得自由度增益．
表 1 K 用户 MISO 广播信道不同方案下的总自由度

对齐方案 天线 CSIT 总自由度

( D) STIA A≥K 混合 KA / ( 1 + A)

STIA［19］ A≥K 混合 K － 1
ICＲ［23］ A = K 协同交替 K2 / ( 2K － 1)

Kα-MAT［9］ A≥K 延时 ( 1 － α) dK + αK

4． 2 3 用户 MIMO BC 可达自由度

从天线配置角度总结比较文献［10，12，18］的自由

度． 定义归一化自由度 dBC
norm = 1

3Bd
BC
Σ ( 1，3; λ″

AB ) ，且 m =

A
B ． 推论 2 可写成:

dBC
norm =

m
3 ， m≤1

m
3 1( A 为偶) + m

4 1( A 为奇) ， 1 ＜ m≤2

m + ( η － 1) ( 「m? － 1)
η「m? + 1 ， m≥











 2

( 26)

图 5 所示为 3 用户 MIMO 广播信道在不同方案下

获得的自由度比较． 由于 m 在( 1，2］区间内无法唯一映

射 A 的奇偶性，分别用最好(
m
3 ) ，最差(

m
4 ) ，平均(

7m
24 )

表征( 1，2］区间内 DSTIA 方案的可达自由度． 可以推

测，当 1 ＜ m≤2 时，存在部分天线配置的可达自由度高

于 AGK 方案获得的自由度． 此外，当 m≥2 时，DSTIA 方

案的自由度性能明显优于 AGK 方案［12］． 不同 η 取值下

的可达自由度相互补充，且呈局部振荡，整体上升趋

势． 特别地，当 m 足够大时，可达自由度逼近外界 1．

4． 3 M ×N 用户 MIMO X 信道和速率
利用数值仿真验证 DSTIA 方案的网络吞吐率性

能． 假设信道服从独立复高斯分布，平均分配各发射端

在各时隙的发射功率，噪声具有单位方差． 网络平均吞

吐率是独立信道实现 1000 次平均的结果． 预编码方案

采用循环填零法，相应的网络吞吐率由最终等效信号

输入输出关系的可达容量公式计算［20，21］，即

∑
N

j = 1
∑

M

i = 1
Ｒ［ji］ =

∑
N

k = 1
log2［det( Ι + PHkZ

－1
k H*

k ) ］

T
( 27)

其中，P 为 SNＲ，T 表示总时隙，Hk 表示接收端 k 的等

效信道，Zk 表示接收端 k 的等效噪声协方差． 例如，MI-
SO 网络等效输入输出关系可表示为:

Ŷ［j］ = Ĥ［j］珓s［j］ +珓z［j］ ( 28)

则式( 27) 中，Hk = Ĥ
［k］，Zk = E( 珓z［k］珓z* ［k］) ．

图 6 所示为 M × N 用户 MIMO X 网络在不同节点

数 M 和 N，不同天线配置 A 和 B 时，网络平均吞吐率随

信噪比的变化曲线． 由图可知，当 SNＲ 足够高时，网络

平 均 吞 吐 率 的 增 速 ( 3dB 增 量 ) 与 理 论 自 由 度

MNA
1 +「MA /B? ( η = 1) 一致． 针对 2 × 3 用户 MISO X 网络，

随着发射端天线数 A 的增加，自由度衰减因子
MA

1 +MA逼

近 1，3dB 增量随之逼近外界 N = 3; 针对 M × 3 用户 MI-
SO X 网络，随着发射端数 M 的增加，自由度衰减因子

MA
1 +MA逼近 1，3dB 增量逼近外界 N = 3． 特别地，随着接

收端天线 B 和网络节点数 M 和 N 的增加，MIMO X 网

络自由度大幅提升． 总体而言，通过实施 DSTIA 方案，
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网络容量不再受限于干扰． 增加网络节点数，增大天线

配置数不会导致接收端产生新的干扰，能逼近理论自

由度外界．

5 结论

本文基于分布式混合 CSIT，研究 M × N 用户 MIMO
X 网络的分布式空时干扰对齐方案，分析了可达自由

度与 CSI 反馈时延特性，并给出 MIMO 系统不同天线配

置下补偿自由度损失的方案，从空-时域联合角度发掘

最大化系统容量的机会． 通过考察不同网络节点数和

天线配置获得的多用户复用增益，在干扰非受限网络

中能进一步提高总自由度． 未来可以在更具一般性的

5G 通信场景中开展研究，探寻空时信道干扰对齐机制，

实现多用户 MIMO 通信空时频资源的充分利用．
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