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摘 要

实现超可靠无线通信的根本挑战来自于无线信道的时变特性。传统的方法主要从收

发机的设计入手，因此难以有效应对复杂多变的无线传播环境。智能反射面（Intelligent

Reflecting Surface，IRS）可以实现智能可控的无线信道/无线电传播环境，因此已成为未来

第六代移动通信（The 6th Generation，6G）系统的关键候选技术。通过适当地调整反射元

的相移，IRS可以实现对有效传播信道的实时调控，从而显著增强终端的接收信号功率。

然而，由于IRS本身的特殊结构，IRS辅助的无线通信也面临着诸多新的挑战，特别是：1）

如何以较低的导频训练开销获取信道状态信息（Channel State Information，CSI）；2）如何

设计低复杂度的波束赋形方案以联合优化IRS的无源波束和基站（Base Station，BS）的有

源波束。本文围绕上述挑战开展深入研究，取得了若干创新性研究成果，简述如下：

首先，针对IRS辅助的无线通信，设计了一种新型的半无源反射元辅助的信道估计框

架，通过利用少量具有信号处理能力的反射元来解决IRS信道估计开销大的难题。首先

采用信号参数估计旋转不变技术（Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance

Techniques，ESPRIT）估计BS-IRS信道，然后结合使用总最小二乘（Total Least Square，

TLS）ESPRIT和多信号检测（Multiple Signal Classification，MUSIC）方法估计用户-IRS信

道。结果表明，所提出的信道估计方案需要的导频训练时间与IRS反射元的数量无关，因

此极大地减少了导频训练开销。同时，所提方案的信道估计准确度远远优于传统的基于压

缩感知（Compressed Sensing，CS）的信道估计方案以及基于级联信道的估计方案。

其次，针对IRS辅助的单用户系统，设计了不同CSI条件下的波束赋形方案，包括统

计CSI、部分CSI（即角度信息）以及不完美CSI。首先，为了避免获取瞬时CSI需要的高导

频开销，提出了一种基于统计CSI的波束设计框架，利用统计CSI进行BS有源波束和IRS无

源波束的联合设计。所提出的波束赋形方案不仅具有较低的复杂度，而且达到了与采用瞬

时CSI的基准算法相近的性能。更进一步，提出了一种基于部分CSI（即角度域）的设计框

架，以极低的导频开销估计出信道的角度信息，进而设计了低复杂度的波束赋形方案，并

推导出用户可达速率的闭合表达式。在此基础上，评估了BS天线数量以及IRS部署位置对

角度估计的影响，并揭示了使用部分CSI（即角度信息）进行波束赋形设计所带来的功率

III



浙江大学博士学位论文

增益。此外，考虑由于位置不确定性导致的信道估计误差，提出了一种基于不完美CSI的

鲁棒性波束设计框架。通过联合设计BS的有源波束和IRS的无源波束，最小化最差用户

服务质量（Quality of Service，QoS）约束下的BS发射功率。利用交替优化、泰勒展开、

S-proceduce以及半正定松弛（Semi-Definite Relaxing，SDR）等技术，将联合优化问题转

化为一系列便于求解的半正定规划（Semi-Definite Programming，SDP）子问题。仿真结果

表明，所提出的鲁棒性波束赋形算法能够有效地提高用户通信的可靠性。

最后，将IRS辅助的单用户系统扩展至IRS辅助的多用户系统，包括广播系统和多播系

统。首先，针对多IRS辅助的广播系统，提出了一种新颖的位置信息辅助的信道估计和波

束赋形设计框架，有效降低了导频开销以及波束设计的复杂度。进而推导获得了系统可达

速率的闭合表达式，由此揭示了位置不确定性、IRS部署位置以及用户部署位置对可达速

率的影响。另外，针对IRS辅助的多播系统，考虑了更实际的有限相移精度的IRS模型，并

提出了一种新颖的基于无源波束训练的设计框架，所提出的波束训练方案不仅复杂度低、

导频训练开销小，而且具有与穷举搜索法相近的性能。在此基础上，推导出可达速率的闭

合表达式，进而设计了渐进最优的功率分配策略。

关键词：智能反射面，信道估计，波束赋形，功率控制，性能分析
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Abstract

The fundamental challenge for achieving ultra-reliable wireless communications arises from

the time-varying wireless channels. Traditional approaches for tackling this challenge have been

limited to transmission design at transceivers，which are unable to effectively deal with com-

plex time-varying propagation environments. Intelligent reflecting surface (IRS) can achieve smart

and reconfigurable wireless channels/radio propagation environment, and thus has become a key

candidate technology for the 6th generation (6G) wireless communication systems. By properly

adjusting its phase shifts, IRS can enhance the desired signal power at the receiver. However, due to

the special architecture of IRS, IRS-assisted wireless communications faces many new challenges,

mainly including: 1) how to acquire channel state information (CSI) with low training overhead; 2)

how to jointly design passive beamforming at the IRS and active beamforming at the base station

(BS) with low complexity. Hence, focusing on the aforementioned challenges, this thesis conducts

a very intensive study and obtains a number of innovative results as follows:

First, a novel semi-passive elements-aided channel estimation framework is designed for IRS-

aided communications, where a small portion of IRS reflecting elements with the capability of

processing the received signals are utilized to reduce training overhead. Specifically, the BS-IRS

channel is estimated by applying the estimation of signal parameters via rotational invariance tech-

nique (ESPRIT), while the user-IRS channels are estimated by combining the use of total least

square (TLS) ESPRIT and multiple signal classification (MUSIC) methods. The required train-

ing time of the proposed channel estimation scheme is irrelevant to the number of IRS reflecting

elements, thus substantially reducing the training overhead. Moreover, our proposed scheme has

great advantages over both the conventional compressed sensing (CS)-based channel estimation

and cascaded channel estimation schemes in terms of channel estimation accuracy.

Secondly, for the IRS-assisted single-user system, beamforming schemes under different CSI

conditions are designed, including statistical CSI, partial CSI (i.e., angle information), and imper-

fect CSI. First, to avoid high training overhead caused by the acquisition of instantaneous CSI, a
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statistical CSI based design framework is proposed, where statistical CSI is exploited for the joint

design of BS transmit beamforming and IRS beamforming. The proposed beamforming schemes

not only have much lower complexity, but also achieve similar performance as the benchmark

algorithm requiring instantaneous CSI. Furthermore, an angle-domain design framework is pro-

posed, where angle information is estimated with extremely low training overhead and then used

for low-complexity beamforming design. Also, a closed-form expression for the achievable rate is

derived. The analysis of the angle estimation error reveals the impacts of BS antenna number and

IRS locations on the estimation accuracy, while the analysis of the achievable rate reveals the power

gain brought by the use of partial CSI (i.e., angle information) for beamforming design. In addi-

tion, considering the channel estimation error caused by location uncertainty, a robust beam design

framework based on imperfect CSI is proposed. By jointly designing the active beamforming at

the BS and passive beamforming at the IRS, we aim to minimize the transmit power subject to the

worse-case quality of service (QoS) constraint. By utilizing techniques of alternating optimization,

Taylor expansion, S-Procedure and semi-definite relaxing (SDR), the joint optimization problem is

transformed into a sequence of easy-to-solve semi-definite programming (SDP) sub-problems. The

simulation results show that the proposed robust beamforming algorithm can effectively improve

the reliability of user communication.

Finally, the IRS-assisted single-user system is extended to IRS-assisted multi-user systems,

including broadcast systems and multicast systems. For the multi-IRS-assisted broadcast system,

a novel location-aided channel estimation and beamforming design framework is proposed, which

effectively reduces the training overhead of channel estimation and the complexity of beamform-

ing design. Furthermore, a closed-form expression of the achievable rate is derived, which reveals

for the first time the impacts of location uncertainty, IRS deployment locations, and user locations

on the achievable rate. Finally, an optimal power allocation scheme has been proposed to further

improve the system performance. For the IRS-assisted multicast system, we consider a practi-

cal phase shift model with limited resolution, and propose a novel beam training-based design

framework, where the beam training method achieves comparable performance as the exhaustive

beam searching method but with much lower complexity and training overhead. Furthermore,

the closed-form expression for the achievable rate is derived. In addition, for certain asymptotic

scenario, closed-form solutions are obtained for the optimal power allocation scheme.

Keywords: IRS, channel estimation, beamforming, power control, performance analysis
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RF Radio Frequency 射频

SDP Semi-Definite Programming 半正定规划

SDR Semi-Definite Relaxing 半正定松弛

SINR Signal-to-Interference plus Noise Ratio 信干噪比

SNR Signal-to-Noise Ratio 信噪比

SOCP Second-Order Cone Programming 二阶锥规划

SVD Singular Value Decomposition 奇异值分解

SWIPT Simultaneous Wireless Information 无线信号和能量同时传输

TDD Time Division Duplex 时分双工

TDMA Time Division Multiple Access 时分多址

THz Terahertz 太赫兹

TLS Total Least Square 总最小二乘

ULA Uniform Linear Array 均匀线阵

URA Uniform Rectangular Array 均匀矩形阵列

URLLC Ultra-Reliable and Low Latency Communication 超高可靠超低时延通信
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第一章 绪论

1.1 研研研究究究背背背景景景

尽管第五代移动通信（The 5th Generation，5G）在全球范围内的部署刚刚起步，但

工业界和学术界已经开始展望5G之后的未来，例如旨在满足比5G更高要求的第六代移

动通信（The 6th Generation，6G）。6G要求实现比5G更高的吞吐率、更高的能效、更广

泛的连接、以及更高的可靠性和更低的延迟。然而，现有的5G 技术主要是针对增强

型移动宽带（Enhanced Mobile Broadband，eMBB）、超可靠和低延迟通信（Ultra-Reliable

and Low Latency Communication，URLLC）以及大规模机器通信（Massive Machine-Type

Communication，mMTC）三大应用场景，可能无法完全满足6G的要求 [1–4]。主要原因如

下：首先，现有的5G技术通过部署更多的有源节点，组建超密集网络，从而实现网络覆盖

范围和容量的增长。然而，部署更多的有源节点也会导致更高的能耗，更高的部署、反馈

和维护的成本，以及更为严重和复杂的网络干扰问题。其次，通过在基站（Base Station，

BS）、接入点（Access Point，AP）以及中继等有源节点上安装更多的天线，通过形成大规

模多输入多输出（Multiple Input Multiple Output，MIMO）来获取性能增益。然而，部署大

规模的天线会极大地增加系统的功耗、硬件成本以及信号处理的复杂度；此外，通过挖掘

新的频谱资源，例如毫米波（Millimeter Wave，mmWave）甚至太赫兹（Terahertz，THz）

等更高频段的资源，以解决频谱资源稀缺的问题。然而，高频段通信存在严重的路径损

耗，为了补偿路径损耗，通常需要部署更多的有源节点或者配置更多的天线。

鉴于上述5G技术方案存在的问题和局限性，迫切需要开发具有突破性的新技术，以较

低的成本、复杂度和能耗实现未来移动网络容量的可持续增长。此外，实现超可靠无线通

信的根本挑战来自于实时变化的无线衰落信道。解决这一挑战的传统方法主要有两种：一

种方法是通过利用各种调制、编码和分集技术来补偿信道衰落，另一种方法是通过自适应

的功率控制以及波束赋形等技术适应信道的变化 [5;6]。然而，这些方法不仅需要额外的开

销，而且无法实现对无线信道的控制，在实现超高吞吐量和超可靠无线通信方面，存在着

难以克服的巨大障碍。

1
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智能反射面（Intelligent Reflecting Surface，IRS）可以实现对无线传播环境的智能控

制，为解决上述问题提供了一种重要的技术方案，已成为6G中的一项关键候选技术。典型

的IRS是由大量低成本、几乎无源的反射元所构成的平面，每个反射元都能够独立地控制

入射信号的幅度和/或相位的变化。通过在无线网络中密集部署IRS并智能地协调其反射，

可以灵活地控制发射机和接收机之间的无线信道，以实现期望的信号传播环境，从而提供

了一种从根本上解决无线信道衰落和干扰问题的新方法，并有可能实现无线通信网络吞吐

量和可靠性的巨大飞跃。

IRS作为一种全新的技术，目前学术界对它的研究尚处在起步阶段。将IRS引入无线通

信领域既带来了新的机遇也带来了新的挑战。针对IRS辅助的无线通信，本文致力于解决

其在实际应用中所面临的两大挑战：信道估计和自适应传输设计，为IRS在未来移动通信

系统中的实际部署提供重要的理论和关键的技术支持。

1.2 智智智能能能反反反射射射面面面技技技术术术

1.2.1 概念

IRS以可编程的方式控制无线信道，是实现智能无线电环境的关键技术。广义上，

IRS可以看作是一种廉价的智能复合材料板，可以像墙纸一样覆盖在墙壁、建筑物、天花

板等环境物体上，并且可以对无线电波进行编程和控制，其显著特征是可以实现可控制的

无线电传播环境。 IRS的物理实现是基于“超表面”的概念，它由可数字控制的二维超材料

所制成 [7]。具体而言，超表面是由大量低成本元件或所谓的超原子组成的平面阵列 [8]。每

个元件的反射系数均可独立调节。为了适应无线信道的变化，IRS通过二极管、场效应晶

体管等器件对各元件的反射系数进行实时地调整。

图1.1展示了IRS的典型体系结构 [9]。最外层面板由大量几乎无源的反射元所组成，

以实现与入射信号的直接作用。中间层面板的主要作用是避免信号能量泄漏。内层面

板是控制电路，通过IRS控制器调整反射元的反射系数。实际中，可采用可编程门阵列

（Field-Programmable Gate Array，FPGA）作为IRS控制器。另外，IRS控制器可以通过单独

的反馈链路与其他网络组件（例如，BS）进行通信和协调，实现低速率的信息交换。图1.1

还展示了反射元结构的一个示例，每个反射元都由一个开关二极管控制。通过直流馈线控

制偏置电压，开关二极管就可以在“开”和“关”两种状态之间切换，从而产生π的相位差 [7]。

通过IRS控制器设置相应的偏置电压，就可以独立地调整各反射元的相移。为了实现反射

系数幅度的控制，可以在反射元设计中采用可变电阻负载 [10]，通过改变电阻值，来改变反
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射信号的能量。由于采用的是被动器件，所以反射系数的幅度在0和1之间变化。实际部署

中，需要独立地控制每个反射元的幅度和相移，因此需要有效地集成上述电路 [10]。

IRS 

图 1.1 IRS的典型体系结构

1.2.2 机遇

IRS不仅在概念上极具吸引力，即实现可控制的无线传播环境，而且在实际部署方面

也具有诸多优势。首先，IRS仅被动地反射入射信号，而不主动产生信号，无需任何的发

射射频（Radio Frequency，RF）链路。因此，与传统的有源天线阵列或最近提出的有源

表面 [11]相比，实现IRS的硬件成本和能耗更低。其次，IRS 以全双工（Full Duplex，FD）

模式运行，没有任何天线噪声放大的问题和自干扰问题，因此优于传统的有源中继（例

如，低频谱效率的半双工（Half Duplex，HD）中继以及需要复杂自干扰消除技术的FD中

继）。此外，由于IRS通常外形小巧，重量轻且薄，因此部署和替换更加地灵活方便。而

且，IRS作为无线网络中的辅助设备，可以灵活地集成到现有的各种网络中，从而为现有

无线通信网络（例如蜂窝网络）提供了极大的灵活性和兼容性。

由于上述显著优势，IRS适合大规模地部署在无线通信系统中，以提高系统的频谱和

能量效率。如图1.2和1.3所示，IRS在无线通信中的应用将导致无线通信系统设计框架的

根本性转变：从不具有IRS的现有大规模MIMO系统转变至新的IRS辅助的中小型MIMO系

统，从现有的异构网络转变至新的IRS辅助的混合网络 [12]。大规模MIMO系统中，BS通常

具有几十甚至数百根有源天线。而IRS辅助的MIMO系统中，BS具有更少的天线，通过利

用IRS的孔径增益和波束赋形增益，以保证用户的服务质量（Quality of Service，QoS）不

受影响 [13]。因此，采用IRS可以显著降低系统的硬件成本和能耗，这一点对于未来向更高

频段迁移的无线通信系统而言意义重大。此外，现有的无线网络依赖于由宏基站、小基

3
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站、中继、分布式天线等节点组成的多层次异构体系。这些节点都是在网络中产生新信号

的有源节点，因此需要复杂的协调和干扰管理机制，才能通过部署更多的有源节点增加网

络容量。然而，增加有源节点必然会造成更多的网络开销，因此无法经济有效地维持无线

网络容量的持续增长。相反，IRS辅助的混合网络，可以实现有源和无源节点的协同自适

应传输，通过优化混合网络中有源节点和无源IRS的比例，即可实现随成本变化的可持续

增长的网络容量。因为IRS的成本要远远低于有源节点的成本，所有可以以更低的成本更

密集地部署在无线网络中。而且由于IRS无源反射和有限覆盖范围的特点，因此无需复杂

的干扰管理机制。

图 1.2 大规模MIMO对比IRS辅助的中小型MIMO

图 1.3 现有异构网络对比IRS辅助的混合网络

1.2.3 挑战

尽管IRS可以看作是可重构的超表面，但它通过控制电磁波将超表面的传统应用领

域 [14]（例如隐形隐身、成像、雷达感应和全息图等）扩展到了无线通信的新领域，实现

了智能可控的无线传播环境。此外，传统的反射阵列 [15] 通常放置在无线发射机的近场中，

以减少有源天线/RF链路的数量，而IRS可以更加灵活地布置在网络中，并通过智能反射来

改变无线传播环境。因此，从通信的角度来看，IRS辅助的无线通信系统的设计面临着全

新的独特挑战。

4
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首先，IRS通常不具有RF链路，因此无法估计信道，而且IRS通常具有大量的反

射元，所需估计的信道参数也会随着反射元数量的增加而成比例的增加。因此如何

获取IRS和BS以及IRS和用户之间的信道状态信息（Channel State Information，CSI）成

为IRS在实际应用中所面临的一项严峻挑战。其次，需要适当设计每个IRS上所有反射元的

反射系数，以在其局部附近实现信号聚焦和/或干扰消除。同时，为了向网络中的所有用户

提供服务，需要联合设计IRS无源波束和BS/用户的有源波束，以优化用户和BS间的端到

端通信。此外，由于不同的阵列架构（无源与有源）和运行机制（反射与收发），IRS在无

线网络中的传输策略与仅包含BS、AP、中继等有源节点的传统无线网络有着显著的不同，

因此需要重新进行研究。简而言之，将IRS应用至无线通信网络中既带来了新的机遇，也

带来了挑战，这些都值得进行专门的研究。

1.3 研研研究究究现现现状状状

1.3.1 信道估计

为了充分实现IRS带来的各种性能增益，获取准确的CSI至关重要，但这在实际中也颇

具挑战性。一方面，IRS辅助的无线通信系统所需估计的参数数量较多。总的信道参数包

含两个部分：一个是由于采用了IRS而新引入的级联链路（即用户-IRS-BS链路）的参数，

另一部分是在没有IRS的传统通信系统中存在的直接链路（即用户-BS链路）。由于IRS通

常具有大量的反射元，而级联链路所需估计的信道参数的数量随着IRS反射元数量的增加

而成比例地增加，因此与没有IRS的传统无线通信系统相比，IRS辅助的无线通信系统的信

道参数的数量要大得多，由此也引起了信道估计导频开销大的问题。另一方面，为了降

低IRS的功耗和硬件成本，IRS反射元通常不具有任何有源发射RF链路，因此无法发送导

频信号来协助信道估计，这与传统无线通信系统中的BS、AP、中继等有源节点形成了鲜

明的对比。根据IRS是否安装感应元件（即接收RF链路），现有文献中的信道估计方法可

以分为两类：基于无源IRS的信道估计方法和基于半无源IRS的信道估计方法。如果IRS安

装有感应元件，将它称为半无源IRS。否则，将它称为无源IRS。接下来，将详细介绍这两

种IRS的结构以及其在信道估计方面的最新进展。

1.3.1.1 基于无源IRS的信道估计方法

对于无源IRS，其反射元没有安装任何低成本的感应元件，因此无法接收来自BS或者

用户的导频信号。也就是说，无源IRS不能直接估计它和BS或用户间的CSI。针对这种情
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况，一种可行的方法是在BS处估计用户-IRS-BS的级联信道，而不是分别估计用户-IRS以

及IRS-BS的信道。具体而言，在导频训练期间，用户向BS发送导频信号，同时IRS在导频

训练的过程中，实时调整其反射系数以协助信道估计，最后BS既会收到直接来自用户的信

号，又会收到经由IRS反射的信号，根据这些导频信号，BS估计用户-IRS-BS的级联信道以

及用户-BS的直接信。值得注意的是，BS有源波束和IRS无源波束的联合设计仅需级联信

道的CSI，因此从波束赋形的角度来看，估计级联信道的CSI不会损失波束赋形增益。

以时分双工（Time Division Duplex，TDD）系统为例，图1.4展示了基于无源IRS的上

行传输机制，其中每个信道相干时隙被分为两个连续的传输阶段，即信道估计阶段和数据

传输阶段。在第一个传输阶段，用户将正交导频发送给BS，同时IRS根据预先设计的反射

模式实时改变其反射系数。BS根据所接收到的导频信号，估计用户-BS的直接信道以及用

户-IRS-BS的级联信道。然后，BS利用所估计的CSI，联合设计用于数据传输的BS有源波

束和IRS无源波束，并通过反馈链路将无源波束赋形参数反馈给IRS。在第二个传输阶段，

IRS控制器根据基站反馈的无源波束赋形参数相应地设置IRS的反射系数，以协助用户到

基站的上行数据传输。对于TDD系统，由于信道的互易性，所估计的上行链路CSI也可用

于设计IRS反射系数以协助BS到用户的下行数据传输。对于频分双工（Frequency Division

Duplex，FDD）系统，图1.4所示的传输机制仍适用于对下行信道的估计，唯一需要修改

的是在第一阶段中交换BS和用户的角色，即用户基于BS发送的导频信号估计直接信道以

及级联信道，然后将估计的CSI反馈给BS，以联合优化IRS反射系数和BS有源波束。

图 1.4 无源IRS的传输机制

对于无源IRS的信道估计，关键问题在于联合设计导频序列、IRS反射模式（即导频训

练期间实时调整的IRS反射系数）以及接收端信号处理算法，以最少的导频开销准确地估

计用户-BS的直接信道以及用户-IRS-BS的级联信道。这是以往没有IRS的传统无线通信系

统中尚未遇到过的问题，是由于引入IRS而带来的新问题。为了解决这个问题，文献 [16]首

先从一个简单的无源IRS辅助的单用户系统着手，提出了一种基于开关式IRS反射模式的信

道估计方法：将每个IRS反射元依次打开，同时保证其他反射元处于关闭状态，这样就可

以分别估计用户-BS的直接信道以及对应于各个反射元的级联信道。尽管这种方案实施起

6



第一章 绪论

来很简单，但开关式IRS反射模式会导致相当大的功率损耗。因为每次仅打开一个反射元，

经过一个反射元的反射信号相当微弱，所以需要较高的导频发射功率以克服噪声的不利影

响。为了解决这个问题，提高信道估计的准确度，文献 [17;18] 提出全开式IRS反射模式，即

基于离散傅里叶变换（Discrete Fourier Transform，DFT）矩阵的IRS反射模式。更进一步，

为了降低信道估计的导频开销，文献 [17;19] 提出了基于反射元分组的信道估计方案：将相

邻的多个反射元分为一组，组成一个子表面（同一组反射元的信道通常具有很强的相关

性），然后仅需估计与每个子表面相关联的有效级联信道。然而，由于每个子表面的反射

系数需要设置为相同的数值，因此该方案中导频开销的减小是以降低IRS波束赋形增益为

代价的。此外，文献 [20–24] 提出利用IRS信道的特性（例如，低秩、稀疏性以及空间相关

性）来减少信道估计的导频开销。为了加快训练过程，文献 [25–28] 提出了基于深度学习和

分层搜索的算法来进行信道估计。之后，文献 [29;30] 考虑更复杂的无源IRS辅助的多用户系

统。文献 [29] 提出了一种简单的多用户信道估计方法，即采用单用户信道估计的方法连续

估计多个用户的信道。然而，和单用户信道估计相比，多用户信道估计导频开销和用户数

量成正比，因此这种简单的信道估计方法并不适用于大量用户的场景。实际上，所有用户

的级联信道都共享相同的IRS-BS信道。文献 [30] 利用这一点设计了一种低导频开销的信道

估计方案：首先选择一个用户作为一个参考用户，估计该参考用户的级联信道；然后，基

于此参考用户的CSI，利用以下事实来有效地估计其余用户的级联信道：即其他用户的级

联信道是参考用户级联信道的缩放形式，因此仅需估计低维缩放因子，而不需要估计整个

高维级联信道，从而有效降低了信道估计的导频开销。

总之，基于无源IRS的信道估计，不需要IRS安装任何感应元件，实现的硬件成本较

低。然而，在实际实现的过程中，也面临着一些问题。首先，由于无源IRS信道估计的导

频开销随IRS反射元数量的增加而成比例的增加，因此存在导频开销大的问题。其次，由

于需要联合设计导频序列、IRS反射模式以及接收端信号处理算法，因此信道估计的复杂

度较高。另外，在BS或者用户端估计用户-IRS-BS的级联信道，相比于直接在IRS处分别估

计BS-IRS和用户-IRS的信道，路径损耗更加严重，因此需要更高的导频功率来弥补，存在

导频功耗高的问题。

1.3.1.2 基于半无源IRS的信道估计方法

对于半无源IRS，其反射元安装有低成本的接收RF链路，在导频训练期间能够处理接

收到的导频信号，从而实现协助信道估计的功能。半无源IRS通常会随时间交替以下面两

种模式之一运行：
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• 感应模式：半无源反射元工作在感应模式，从下行链路/上行链路中的BS/用户接收导

频信号，以辅助估计它们到IRS的信道；

• 反射模式：半无源反射元工作在反射模式，反射来自BS/用户的数据信号，协助下行

链路/上行链路通信。

以TDD系统为例，图1.5展示了基于半无源IRS的传输机制，其中每个信道相干时隙

被划分为两个子相干时隙：信道估计子相干时隙和数据传输子相干时隙。信道估计子相

干时隙主要分为三个阶段。在第一个阶段，IRS处于关闭状态，和不具有IRS的传统无线

通信系统一样，用户向BS发送导频信号，BS估计用户-BS的直接信道。在第二个阶段，

IRS处于感应模式，BS向IRS发送导频信号，IRS根据接收到的信号估计BS-IRS的信道。在

第三个阶段，IRS处于感应模式，用户向IRS发送导频信号，IRS根据接收到的信号估计用

户-IRS的信道。然后，IRS通过反馈链路将所估计的CSI反馈给BS。BS根据所估计的CSI联

合设计BS有源波束和IRS无源波束，并将无源波束赋形参数通过反馈链路发送给IRS。最

后，在数据传输子相干时隙，IRS切换至反射模式，BS和IRS分别采用所设计的有源和

无源波束来协助BS和用户之间的数据传输。值得注意的是，对于半无源IRS，它只能估

计BS-IRS的下行CSI以及用户-IRS的上行CSI，相应的反向链路的CSI只能在TDD系统中利

用信道互易性来获得。然而，FDD系统中不存在信道互易性，因此这种信道估计方案不适

用于FDD系统。

图 1.5 半无源IRS的传输机制

然而，由于IRS反射元数量较多，给每个反射元均安装接收RF链路会增加IRS的功耗

和硬件成本。针对这个问题，文献 [31]提出了一种更为实际的混合半无源IRS的模型，该模
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型中仅有很少一部分反射元安装有接收RF链路，能够切换至感应模式以协助信道估计，绝

大部分反射元只有反射一种模式，因此能够大大降低半无源IRS的功耗和硬件成本。对

于混合半无源IRS模型，只能估计出与少量半无源反射元相关的低维信道矩阵，如何根据

这个低维信道矩阵准确恢复出关于所有反射元的高维信道矩阵是混合半无源IRS在实际应

用中面临的最大挑战。此外，混合半无源IRS的信道估计精度通常受半无源反射元数量、

ADC精度以及信道估计导频长度等因素的限制。直观地讲，安装更多的半无源反射元可

提供更多的信道估计参数，从总体上减少恢复完整CSI的误差，应用更高精度的ADC可以

减少量化误差，而增加信道估计的导频长度则可以更有效地应对传感噪声的不利影响。

现有文献 [31–35] 利用反射元之间固有的空间相关性，并借助先进的信号处理工具，例如压

缩感知（Compressed Sensing，CS）和机器学习，从半无源反射元估计的CSI中恢复出用

户-IRS和BS-IRS的完整CSI。例如，文献 [32]针对混合半无源IRS，提出了一种基于随机空

间采样和模拟组合技术的信道估计方法，并研究了均方误差（Mean Square Error，MSE）

随导频训练时间的变化。文献 [31] 提出了一种基于CS的信道估计方案，从少数半无源反

射元所估计的CSI中恢复出IRS与基站/用户之间的完整CSI。结果表明，该方案可以有效

地降低信道估计的导频开销。上述针对混合半无源IRS的文献均致力于恢复完整CSI，而

文献 [35]则致力于从半无源反射元所估计的CSI中恢复信道的角度信息，并提出了一种基

于深度神经网络的方法，有效减少了采用低精度ADC所引起的量化误差。更进一步，文

献 [33;34]不再估计IRS与基站/用户之间的CSI，而是利用混合半无源IRS的特殊结构以及少量

半无源反射元所估计的CSI，通过机器学习的方法直接设计IRS的无源波束赋形参数。

总之，基于半无源IRS的信道估计可以直接在IRS处进行，导频开销不再与反射元数量

成正比，从而大大降低了信道估计的导频开销。此外，相比于在BS或者用户端估计级联信

道，路径损耗更低，所需的导频功率也更低。然而，基于半无源IRS的信道估计在实际实

现中仍面临着一些挑战。首先，从低维信道矩阵恢复出高维信道矩阵的问题是一个非凸

的优化问题，因此无法获得最优解，信道估计的准确度也无法保证。而且，现有文献中基

于CS、机器学习以及深度学习等技术的启发式算法，存在着复杂度高的问题。此外，优化

问题的规模较大，数量级为反射元数量和BS天线数量的乘积，这进一步增加了解决这个优

化问题的复杂度。

1.3.2 波束赋形

文献 [36] 通过实验证实：智能地调整IRS所有反射元的反射系数（相移和/或幅度），可

以在接收机中相干地组合反射信号以提高接收信号的强度，或者相消地组合反射信号以

减轻干扰，为进一步的理论研究和系统优化奠定了基础。接下来，本节将回顾IRS辅助的
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无线通信系统中主要的波束赋形问题和方法。典型的波束设计目标包括信噪比（Signal to

Noise Ratio，SNR）或容量最大化以及发射功率最小化或能效最大化。

1.3.2.1 SNR或容量最大化

1.3.2.1.1 单用户场景 文献 [37]考虑一个IRS辅助的多输入单输出（Multiple Input Single

Output，MISO）单用户系统，通过联合优化AP的有源波束和IRS的无源波束，以最大化

用户的接收信号功率。作者首先采用半正定松弛（Semi-Definite Relaxing，SDR ）的方

法获得一个近似解作为性能的上界，然后遵循交替优化的策略迭代更新AP的有源波束

和IRS的无源波束：给定IRS的无源波束，通过最大比合并的传输策略获得AP的最佳发射

波束；给定AP的有源波束，IRS的最佳无源波束可以通过对准直接信道的方法获得。结

果表明，与无IRS协助的MISO系统相比，使用具有100个反射元的IRS，可以将MISO系统

的SNR提高约10dB。文献 [37] 的另外一个重要发现是：通过部署IRS，用户可获得N2 数量

级的功率增益，其中N 表示反射元的数量。文献 [38] 对此功率缩放定律做了进一步研究，

并与大规模MIMO系统进行了对比。分析结果表明，IRS辅助的中小型MIMO系统需要数

量非常庞大的反射元才能获得与大规模MIMO系统相当的SNR。文献 [39]考虑类似的系统

模型，并采用定点迭代和流形优化技术解决了AP有源波束和IRS无源波束的联合优化问

题。结果表明，这些技术在处理IRS的单位模量约束方面非常有效，不仅提高了用户的可

达速率，而且降低了波束赋形算法的复杂度。上述IRS辅助的系统模型以及文献 [37]所提出

的启发式交替优化算法为IRS辅助的MISO系统的波束赋形设计提供了一个通用框架，因

此也被扩展到很多不同的网络场景。例如，文献 [40]将其扩展到IRS辅助的正交频分复用

（Orthogonal Frequency Division Multiplexing，OFDM）系统，基于交替优化框架对BS的发

射功率和IRS的无源波束进行联合优化，以最大化用户可达速率。文献 [41]则将其扩展至认

知无线电系统，通过波束赋形最大化干扰约束下的次用户可达速率。文献 [42]考虑IRS协助

的mmWave系统的波束赋形设计。结果表明，IRS可以为mmWave信号提供信道质量更好的

反射路径，能够增强接收信号功率并扩展mmWave网络的覆盖范围。

与上述考虑MISO系统的文献 [39;40;42] 不同，文献 [43]考虑IRS辅助的MIMO系统，通过

联合优化IRS的反射系数和BS发射协方差矩阵来最大化系统容量。为了获得高质量的次

优解，作者采用了凸松弛的方法，对文献 [37] 中使用的交替优化算法进行了改进。仿真

结果表明，与没有IRS的传统MIMO系统相比，IRS辅助的MIMO系统获得了显著的容量

增益，例如，当使用具有80个反射元的IRS 时，高SNR情况下的容量增加了45%。之后，

文献 [44]考虑IRS辅助的mmWave MIMO OFDM系统，联合优化混合MIMO波束赋形矩阵以

及IRS的相移矩阵，从而在误比特率（Bit Error Rate，BER）和频谱效率等方面，实现了比
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传统mmWave MIMO OFDM系统更好的性能。同样考虑IRS辅助的MIMO系统，文献 [45] 首

先推导出莱斯信道下的系统遍历容量上界的闭合表达式，然后采用SDR和高斯随机化方法

优化IRS无源波束，以最大化遍历容量的上界。后来，文献 [46] 将IRS辅助的MIMO系统的

速率最大化问题构建为一个混合整数规划问题，然后利用交替方向法依次找到每个反射元

的反射系数，最后采用经典的特征值分解法和注水法设计BS的有源波束。

上述文献 [39;40;42–45]中的研究工作都是基于理想的IRS，即IRS具有连续的相移，并且反

射系数的幅度是固定的。文献 [47]则注意到IRS相移的非理想性，提出了一种更实际的IRS相

移模型，该模型捕获了相位和幅度之间的非线性相关性。之后，作者在IRS辅助的MISO系

统中采用了这种更为实际的IRS相移模型，并遵循交替优化的方法联合优化BS有源波束

和IRS无源波束以最大化用户可达速率。之后，文献 [48]考虑IRS的相移精度有限，首先推

导出遍历容量的近似表达式，在此基础上优化IRS无源波束以最大化系统遍历容量。数值

仿真结果表明，一个2比特的相位量化器足以确保系统容量损失不超过1 bit/s/ Hz。这表明

采用低精度的相位量化器不但不会造成很大的速率损失，而且可以极大降低IRS在实际部

署中的硬件成本。同样考虑IRS相移精度有限，文献 [18]采用码本训练的方法设计IRS反射

元的相移。数值仿真结果表明，具有中等至较高相位精度的离散相移设计可以渐近逼近最

佳连续相移设计。

1.3.2.1.2 多用户场景 以上回顾了IRS辅助的单用户系统中的SNR或容量最大化问题，通

过联合优化BS的有源波束和IRS的无源波束，有效地改善了单用户系统的性能。本节将回

顾多用户场景下的SNR或容量最大化问题。由于资源竞争和不同用户之间的干扰，IRS辅

助的多用户系统的波束设计将会变得更加复杂。文献 [49]针对IRS辅助的多用户系统提出了

一种有效的波束赋形方案，可在AP功率受限的情况下最大化系统和速率，并且满足每个用

户的最低速率要求。作者首先采用迫零（Zero Forcing，ZF）传输方案简化和速率最大化问

题，然后通过连续上界最小化方法优化BS发射功率和IRS无源波束。结果表明，采用IRS后

系统的吞吐量提高了40%，而无需额外的能耗。文献 [50]同样研究了IRS辅助的MIMO系

统中的和速率最大化问题，并通过交替优化方法进行启发式求解。上述文献 [49;50] 的波

束设计均基于完美CSI，而实际系统中，完美CSI很难获取。因此文献 [51]将完美CSI假设

下的和速率最大化问题扩展至不完美CSI的情况，并采用连续凸逼近（Successive Convex

Approximation，SCA）以及分式规划的方法联合优化BS的有源波束和IRS的无源波束。仿

真结果表明，该算法在信道不确定度小于10%时性能良好。更进一步，为了避免频繁的信

道估计，文献 [52]提出了一种基于双时间尺度的算法以最大化系统和速率，首先根据变化缓

慢的统计CSI设计IRS的无源波束，然后根据瞬时CSI设计AP的有源波束，并采用惩罚对偶
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分解方法并行更新优化变量，实现了更低的算法复杂度。

不同网络场景下和速率最大化的设计目标本质上是在对抗不同用户之间的资源竞争

或干扰。使用IRS可以更灵活地控制无线传播信道，从而更容易抑制干扰。文献 [53]考虑一

个典型的IRS辅助的多用户MIMO系统，验证了采用具有大量反射元的IRS来构造多个无干

扰波束的可行性。结果表明，一组IRS最佳波束赋形参数可以形成多个无干扰波束，用于

多个数据流的传输。文献 [54]针对更复杂的IRS协助的多小区多播系统，研究了BS有源波束

和IRS无源波束的联合优化问题，以减少用户间以及小区间干扰。由于发送给不同用户组

的信息是相互独立的，因此会同时存在用户组间干扰和小区间干扰。为了最大化用户组的

和速率，作者首先推导出目标函数的凹下界，基于交替优化的原则迭代地更新BS的有源波

束和IRS的无源波束，在每次迭代的过程中通过采用连续上界最小化方法得出闭合形式的

解，从而降低了波束赋形算法的复杂度。结果表明，采用仅具有8个反射元的IRS，可将系

统和速率提高100%。紧接着，为了更有效地减少小区间干扰，文献 [55]提出将IRS部署在多

小区系统的小区边缘，以协助小区边缘用户和BS的下行通信，并研究了加权和速率的最大

化问题：通过块坐标下降法，迭代地优化BS的有源波束和IRS的无源波束。

上述和速率最大化问题中只考虑了系统的和速率，而很难保证单个用户的速率。可

能会出现有的用户通信质量很高，而有的用户通信质量很差，甚至出现通信中断的情况。

为了解决这个问题，可以将用户公平性作为和速率最大化问题中的一个约束条件。通常

可以将优化问题建模为最大化最小值的问题。例如，文献 [19]通过联合优化BS的功率分配

和IRS的无源波束，以最大化IRS辅助的非正交多址接入（Non-Orthogonal Multiple Access，

NOMA）系统中所有用户的最小信干噪比（Signal-to-Interference plus Noise Ratio，SINR）。

仿真结果表明，与传统的NOMA系统相比，具有1比特相位精度的IRS将用户最小速率提

高了20%。类似的，文献 [56]研究了分布式IRS辅助的无线通信系统中的最小用户速率最大

化问题，并通过用户与IRS配对的策略，进一步改善了系统的性能。文献 [57]则针对多小

区MISO系统，研究了最小加权SINR的最大化问题，并通过合理部署IRS，抑制小区间干

扰，并协助小区边缘用户的数据传输。作者首先在固定IRS无源波束的情况下，通过二

阶锥规划（Second-Order Cone Programming，SOCP）优化BS的发射功率，之后采用SDR

和SCA的方法更新IRS的无源波束。数值结果表明，与没有IRS的情况相比，使用IRS可以

显著提高系统性能，例如，在BS的发射功率为35dBm的情况下，最小SINR提高了150%。

另外，文献 [58]考虑IRS相移精度有限的情况，研究了系统的和速率最大化问题。结果表明，

采用相移精度有限的IRS仍然可以获得较高的和速率增益。同样考虑IRS相移精度有限，文

献 [59] 研究了加权和速率最大化问题，并采用分式规划的方法，联合优化BS的有源波束

和IRS的离散相移。结果表明，具有2比特相位精度的IRS可获得足够的容量增益，而且仅
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有很小的性能损失。

1.3.2.1.3 总结 本小节回顾了现有文献中通过IRS波束赋形改善用户SNR或数据传输速率

的一些研究工作。首先回顾了简单的点对点的单用户MISO或者MIMO场景，然后讨论了

更加复杂的多用户场景，包括多播、广播、多小区场景等。此外，还回顾了IRS与其他技

术例如NOMA、mmWave、OFDM等技术相结合的应用场景。现有文献中，IRS辅助的无线

通信系统在不同场景下的性能最大化问题（例如SNR最大化、和速率最大化问题等）通常

被建模为IRS的无源波束和BS的有源波束或功率分配策略的联合优化问题。沿着这条主要

的研究路线，本节还讨论了一些特殊情况下的波束赋形问题，包括低相位分辨率、不完

美CSI以及非理想IRS等情况。值得注意的是，上述关于IRS波束赋形的设计几乎都是基于

完整CSI的假设，鲜有针对其他不同层次CSI情况的波束赋形研究。然而，对于无源IRS而

言，完整CSI的获取会造成极大的导频开销以及导频能耗。因此，可以通过获取部分CSI的

方式，规避完整CSI获取所造成的极大导频开销的问题。同时，也亟需解决不同层次CSI

（例如统计CSI、角度信息、位置信息、不完美部分CSI等）场景下的IRS波束赋形问题，在

降低导频开销的同时，保证用户的通信质量。

1.3.2.2 功率最小化或能效最大化

除了提升用户的SNR或速率之外，IRS还可以减少BS的发射功率或提高系统的能效。

通过优化IRS的无源波束，能够改善信号传播环境，提高接收信号的质量。因此，采

用IRS可以在维持用户服务质量不变的情况下，降低BS的发射功率。

1.3.2.2.1 单用户场景 文献 [60–62] 针对IRS辅助的单用户系统，研究了系统的功率最小

化或能效最大化问题。例如，文献 [60]通过联合优化BS的有源波束和IRS的无源波束，以

最小化用户SINR约束下的AP发射功率。作者遵循SDR和交替优化的方法，首先通过解

决SOCP问题获得了AP的有源波束，然后将IRS无源波束的优化问题转化为传统中继系统

中的波束优化问题，最终获得了IRS的无源波束。分析结果表明，当IRS反射元的数量N趋

于无穷时，AP的发射功率在不损失SNR的情况下以1/N2的数量级减少。数值结果表明，

对于远离AP的用户，采用IRS可以使得AP的发射功率降低55%以上。

文献 [60]假设IRS的相移分辨率是无限的，但是由于硬件限制，连续相移实际上很难实

现。针对这个问题，文献 [61;62] 考虑IRS相移精度有限的情况，研究了AP发射功率最小化问

题，并将优化所得的连续相移值进行量化投影，获得了可行的离散相移。分析结果表明，

具有离散相移的IRS仍然可以实现与连续相移IRS相同的功率定律。更有趣的是，量化误差

13



浙江大学博士学位论文

导致的性能损失与反射元的数量无关，而仅取决于IRS的相位量化水平。数值结果表明，

2至3比特的离散相位足以实现近似最佳的性能。

1.3.2.2.2 多用户场景 上述文献 [60–62] 均专注于简单的单用户系统。文献 [63–67] 则将简单

的单用户场景扩展到更一般的多用户场景。例如，文献 [63]研究了IRS辅助的多用户系统中

的发射功率最小化问题，并将用户进行分簇，同一用户簇的用户采用NOMA传输策略。之

后，采用一种基于SOCP的交替方向优化法联合优化BS的有源波束和IRS的无源波束。此

外，还提出了一种基于ZF的次优算法，以降低波束赋形算法的复杂度。仿真结果表明，基

于SOCP的交替方向优化法优于传统的基于SDR的波束赋形算法 [37;45;57;65]。文献 [65]同样考

虑了IRS辅助的NOMA系统的发射功率最小化问题，并利用SDR和凸导技术联合优化BS有

源波束和IRS无源波束。仿真结果表明，使用具有50个反射元的IRS可以使得AP的发射

功率降低至少8dB。后来，文献 [68]针对IRS辅助的多用户系统，对比了NOMA和时分多址

（Time Division Multiple Access，TDMA）两种不同接入方式的能效。首先通过交替优化的

方法最小化这两种接入方式的发射功率，然后评估了不同接入方式所需的最小发射功率。

结果表明，对于离IRS较近的用户，IRS辅助的NOMA系统比IRS辅助的TDMA系统的性能

更差，而要获得优于TDMA系统的性能，最好将速率相差较大的用户分配至同一个用户

簇。更进一步，文献 [64]针对IRS辅助的多用户系统，推导出了BS最小发射功率的下界。分

析结果表明，该下界远远低于没有IRS的情况，而且随着反射元数量的增加，BS的发射功

率逐渐接近该下界。

IRS辅助的下行通信系统中BS通常具有恒定的功率。因此，最小化BS的发射功率可能

不是最紧迫的需求。实际上，BS的能效才是更关键的设计目标，它代表了整个网络的传输

能力。文献 [66]通过联合优化IRS的无源波束和AP的功率分配，以在AP最大功率以及用户

最小QoS的约束下，最大化系统能效。系统总的功耗可以分为发射功率、恒定电路功率以

及IRS功耗三部分。 IRS的功耗一般与反射元的尺寸和实现方式有关，更高的相位分辨率

或更大的尺寸意味着更高的功耗。作者 [66]提出了一种简单的线性IRS功耗模型，即IRS的

功耗和反射元数量成正比，并且是关于相位精度的增函数。基于该功耗模型，作者 [66] 首

先采用梯度下降法优化IRS的相移，然后通过分数规划的方法优化BS发射功率。仿真结果

表明，与传统的放大转发（Amplify-and-Forward，AF）中继通信系统相比，IRS辅助的通

信系统可实现300%的能效增益。更进一步，文献 [69]比较了IRS辅助的通信系统和传统解码

转发（Decode-and-Forward，DF）中继通信系统的性能，并通过优化发射功率和IRS反射

元的数量，最大化这两种通信系统的可达速率。结果表明，就能效或频谱效率而言，超

大规模的IRS才能实现比DF中继更好的性能。此外，文献 [67]为了进一步降低IRS的功耗，
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提出了具有1比特相移精度的IRS模型，并采用交替优化方法联合优化BS的功率分配系数

和IRS的无源波束。

1.3.2.2.3 总结 在这一部分中，我们回顾了通过IRS波束赋形设计降低BS发射功率或提

高系统能效的一些研究工作。揭示了一个重要的功率定律，该定律表明在不影响接收机

的SNR的情况下，BS的功耗按1/N2 的比例缩减（N表示IRS反射元的数量）。并且类似的

功率缩放定律仍然适用于低相位精度的IRS。尽管仿真和实验均验证了IRS在提高系统能

效方面的优势，但几乎上述所有文献的研究都局限于完美CSI场景下的有源和无源波束的

联合优化。不完美CSI情况下，如何进行波束赋形设计，上述功率缩放定律是否仍然成立，

这些都值得进一步研究。

1.4 论论论文文文主主主要要要创创创新新新点点点

作为实现绿色通信的6G关键候选技术，IRS能够以极低的功耗实现可控制的无线传播

环境，从2018年提出至今，受到了学术界和工业界的广泛关注。然而，其基本理论和相关

技术仍然在探索之中。如图1.6所示，本文针对IRS技术在实际应用中面临的信道估计导频

开销大、信道估计不准确以及波束赋形难度大等问题，开展了IRS辅助的无线通信系统协

同传输理论与方法研究。论文的主要创新点归纳如下：

图 1.6 研究工作概览

• 针对IRS辅助的无线通信系统，本文创新性地提出了一种新颖的半无源反射元辅助的

信道估计框架，在降低导频开销的同时控制了IRS的硬件成本。具体而言，仅有一小
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部分IRS反射元安装有接收RF链路，能够处理接收到的信号以协助信道估计。所提出

的信道估计方案所需的训练时间与IRS反射元的数量无关，从而大大减少了导频训练

的开销。而且，与传统的基于CS的信道估计方案和基于级联信道的估计方案相比，

所提出的方案在提高信道估计准确度方面具有很大的优势。

• 针对IRS辅助的单用户系统，本文提出了一种基于统计CSI的有源和无源波束的联合

设计方案，不仅具有极低的算法复杂度，而且规避了瞬时CSI获取所需要的高导频开

销。根据发射机和接收机之间是否存在视距（LoS）路径，分别考虑两种情况，即，

莱斯衰落和瑞利衰落。针对以上两种情况所提出的基于统计CSI的波束赋形算法均

达到了和基于瞬时CSI的波束赋形算法相近的性能。此外，理论分析表明，使用统

计CSI可以获得与使用瞬时CSI相同量级的功率增益。

• 针对IRS辅助的单用户系统，本文创新性地提出了一种基于角度信息的信道估计和波

束设计方案。通过估计角度信息而不是完整CSI，极大降低了信道估计的导频开销。

并利用所估计的角度信息，设计了低复杂度的BS有源波束和IRS无源波束的联合优化

算法，而且所提出的基于角度信息的波束赋形算法取得了和基于完美CSI的波束赋形

算法相近的性能。最后，推导出用户可达速率的闭合表达式，分析表明：虽然使用

角度信息进行波束赋形设计会带来一定的性能损失，但仍可获得与采用完美CSI相同

量级的功率增益。由此证实了采用角度信息进行波束赋形设计的可行性。

• 针对IRS辅助的单用户系统中CSI估计不准确的问题，本文提出了一种鲁棒性的BS有

源波束和IRS无源波束的联合设计方案，保证了用户通信的可靠性。而在此之前的波

束设计几乎都是基于完美CSI，然而由于用户的移动性以及其他不利的信号传播环

境，信道估计总会存在误差。本文考虑由于用户位置不确定性所导致的信道估计误

差，并通过联合设计BS有源波束和IRS无源波束以最小化BS发射功率，同时要求针

对所有可能的误差都要满足用户最低可达速率的约束。结果表明，所提出的鲁棒性

波束赋形算法针对所有可能的信道估计误差均能满足用户的目标速率，并且性能优

于传统的非鲁棒性算法。

• 针对多个IRS辅助的广播系统，本文创新性地提出了位置信息辅助的信道估计和波束

设计方案。首次提出了利用位置信息来获取部分CSI，从而有效地降低了信道估计的

导频开销。基于所获取的部分CSI，提出了一种低复杂度的波束赋形方案，并得到

了BS有源波束和IRS无源波束的闭合表达式。结果表明，当用户速率要求不高时，所

提出的波束赋形方案优于基于完美CSI的波束赋形方案。最后，推导出用户可达速率
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的闭合表达式，首次揭示了智能反射面部署位置，以及用户不完美位置信息对系统

性能的影响，为IRS在实际系统中的部署提供了重要的理论参考价值。

• 针对IRS辅助的多播系统，本文考虑IRS相移精度有限的非理想情况，首次提出了基

于IRS无源波束训练的信道估计和波束设计方案，而在此之前还未有专门针对非理

想IRS情况下的信道估计和波束赋形研究。结果表明，所提出的无源波束训练算法取

得了与穷举搜索法相近的性能，并且具有更低的导频开销。此外，本文还推导出用

户可达速率的闭合表达式，并针对某些渐近情形，设计了最佳功率分配方案，获得

了多播速率的闭合表达式。功率分配结果表明，当导频功率或反射元的数量足够大

时，等功率分配策略最佳。而当RF链路数量很大时，则更倾向于将更多的功率分配

给较弱的用户。对多播速率的分析结果表明，增加相移精度对提升多播速率的效果

有限。而当导频功率很大时，多播速率由信道状况最差的用户决定。

1.5 论论论文文文结结结构构构安安安排排排

全文分为八章，研究内容和章节安排如下，其中第三章到第七章内容均为本人已发表

的期刊论文整理而成：

第一章为绪论，首先概括介绍了无线通信的发展需求以及IRS技术带来的新的机遇，

然后介绍了IRS技术的基本理念以及其所带来的机会和挑战，之后回顾了IRS技术在信道估

计和波束赋形方面的最新进展，进而引出了本文的研究动机。最后交代了本文的主要创新

点，并简要介绍了各章节的研究内容。

第二章研究了IRS辅助的无线通信系统中的信道估计问题。首先提出了一种新颖的

半无源反射元协助的IRS信道估计框架，其中一小部分IRS反射元能够处理接收到的信号，

以协助信道估计。然后，基于此信道估计框架，提出了一种基于信号参数估计旋转不变

技术（Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques，ESPRIT）的信道

估计方法估计BS-IRS的信道，并提出了结合使用总最小二乘（Total Least Square，TLS）

ESPRIT和多信号检测（Multiple Signal Classification，MUSIC）技术以实时估计用户-IRS

信道。而且，分析对比了基于半无源反射元的信道估计方案和传统的基于级联信道的估计

方案，证实了所提出的信道估计方案在降低导频开销方面的优越性。此外，通过仿真将所

提出的信道估计方案和传统的基于CS的信道估计方案以及基于级联信道的估计方案进行

了对比，证实了所提出的信道估计方案在降低导频功耗以及信道估计误差方面的优越性。

第三章针对IRS辅助的单用户通信系统，研究了基于统计CSI的波束设计问题。首

先推导出系统遍历容量的闭合表达式。在此基础上，研究了基于统计CSI的BS有源波束
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和IRS无源波束的联合优化问题，以最大化系统遍历容量。根据发射机和接收机之间是否

存在LoS路径，分别考虑了两种不同的场景，即莱斯衰落和瑞利衰落。具体而言，针对莱

斯衰落场景，提出了一种可以保证收敛的迭代算法；针对瑞利衰落场景，设计出闭合形式

的最优BS有源波束和IRS无源波束。

第四章针对IRS辅助的单用户通信系统，研究了基于角度信息的信道估计和波束设

计问题，并对IRS辅助的单用户系统的性能进行了详细的分析。首先提出了基于最大似

然（Maximum Likelihood ，ML）的角度估计方法，估计出基站（BS）到用户的有效角

度，由此推导出IRS到用户的有效角度。然后，利用这些估计的角度信息，设计了BS有

源波束和IRS无源波束的联合优化方案，并取得了与基于完美CSI的波束赋形算法以及基

于MUSIC的波束赋形算法相近的性能。最后，推导出可达速率的闭合表达式，重点分析了

角度误差以及反射元数量对系统性能的影响。

第五章针对IRS辅助的单用户通信系统，研究了不完美CSI情况下的鲁棒性波束设计问

题。考虑用户位置不确定性所导致的信道估计误差，提出了一种鲁棒性的波束设计方案，

通过联合设计BS的有源波束和IRS的无源波束，在最差QoS约束下最小化BS发射功率，即

对于所有可能的信道估计误差，用户的速率都必须高于目标速率。由于单位模量的约束，

该优化问题是非凸的，而QoS约束中的位置不确定性又进一步增加了解决这个问题的难

度。本章依次采用泰勒展开、S-Procedure以及SDR等技术，将这个优化问题转化为一系列

凸的易于求解的半正定规划（Semi-Definite Programming，SDP）子问题。

第六章针对更一般的多IRS辅助的多用户系统，创新性地提出了位置信息辅助的信道

估计方法以及波束设计方法，并对用户的可达速率进行了详细的分析。具体地，为了降低

信道估计的开销，本章首先基于不完美的位置信息，推导出信道的角度信息。然后利用角

度信息获得了闭合形式的BS有源波束和IRS无源波束，极大降低了波束设计的复杂度。最

后推导出可达速率的闭合表达式，重点分析了IRS部署位置以及用户位置对系统性能的影

响。此外，通过功率分配，进一步改善了系统的性能。

第七章针对IRS辅助的多播系统，研究了有限相移精度情况下的信道估计和波束设计

问题，并对系统的多播速率进行了详细的分析。首先提出了一种新颖的波束训练方法来设

计IRS的无源波束，该方法可以取得与穷举搜索法相近的性能，并且具有更低的导频开销。

然后，在固定IRS无源波束的情况下估计基站到用户的等效信道，根据估计的等效信道设

计BS的有源波束。最后，推导出可达速率的闭合表达式，并针对某些渐近情形，设计了最

佳功率分配方案，得出了多播速率的闭合表达式，重点评估了相移精度、反射元数量以及

用户数量对系统性能的影响。

第八章总结全文的研究工作和研究成果，并指明了后续的研究方向。
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2.1 引引引言言言

IRS能够以极低的功耗控制无线传播环境，是提升无线传输性能的一项关键技

术 [9;70;71]。为了设计IRS的无源波束并充分发挥IRS的潜力，必须获取准确的瞬时CSI。通

常，根据IRS反射元是否同时具有感应和反射功能，现有文献中的信道估计方案主要可以

分为两类。对于只有纯无源反射元的第一种情况，典型的方法是估算用户-IRS-BS的级联

信道 [17;19–21;30;72]。然而，对于这种基于级联信道的估计方案，训练开销随着IRS反射元数量

的增加而成比例地增加，因此该方案不适用于具有大量反射元的情况。对于所有IRS反射

元同时具有反射和感应模式的第二种情况，可以采用训练开销较低的传统信道估计方法。

然而，实现半无源反射元（即，同时具有感应和反射功能的反射元）需要安装接收RF链

路，从而增加了IRS的功耗和硬件成本。

为了在降低导频开销的同时，控制IRS的硬件成本，本章提出了一种新颖的半无源反

射元协助的信道估计方案，其中极少量的IRS反射元安装有接收RF链路，能够处理接收

信号以协助信道估计，而绝大部分的IRS反射元只有反射一种模式。由于BS和IRS位置固

定，因此BS-IRS信道比IRS-用户信道变化慢得多，利用这一点，我们首先设计了包含两个

传输阶段的传输机制。然后，提出了一种新颖的基于ESPRIT的信道估计方案，该方案具

有极低的导频训练开销和复杂度。具体而言，在由一小部分相干时间块组成的第一个传

输阶段中，IRS采用ESPRIT技术估计IRS-BS信道。在第二个传输阶段，每个相干时间块被

分为两个子时间块，即上行训练子时间块和数据传输子时间块。在上行训练期间，IRS结

合使用TLS ESPRIT和MUSIC方法估计用户-IRS信道。仿真结果表明，所提出的信道估计

方案的均方误差（Mean Squared Error，MSE）远远低于基于CS的信道估计方案 [31] 以及基

于线性最小均方误差（Linear Minimum Mean Squared Error，LMMSE）的级联信道估计方

案 [30]。另外，所提出的信道估计方案的训练开销与IRS反射元的数量无关，而传统的级联

信道估计方案的训练开销随着IRS反射元数量的增加而成比例的增加，因此，所提出的信

道估计方案的导频开销远远低于基于级联信道的估计方案。而且，可以通过在两个传输阶
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段之间灵活分配训练时间进一步改善所提出的信道估计方案的性能。

本章内容安排如下：2.2节介绍了半无源IRS辅助的多用户系统的系统模型以及传输机

制。2.3节提出了一种新颖的半无源反射元辅助的信道估计方案。2.4节提供了仿真结果以

验证所提出的信道估计方案的优越性。最后，2.5节对本章进行了总结。

2.2 系系系统统统模模模型型型和和和传传传输输输机机机制制制

2.2.1 系统模型

如图 2.1所示，本章考虑一个半无源IRS辅助的多用户系统，该系统由一个多天线BS，

K个单天线用户和一个半无源IRS组成。BS的N根天线组成了一个沿y 轴方向的均匀线阵

（Uniform Linear Array，ULA）。 IRS的M个反射元组成了一个沿y-z平面的My ×Mz均匀矩

形阵列（Uniform Rectangular Array，URA）。为了协助信道估计，M0 ≪ M个半无源反射

元安装有接收RF链路，它们可以工作在感应模式或者反射模式。这些半无源反射元组成

了一个My,0 ×Mz,0的感应子表面。BS和IRS之间通过反馈链路进行信息交换。此外，假设

由于阻挡或者其他不利的传播环境，不存在BS与用户之间的直接链路。

1

2

IRS

图 2.1 半无源IRS协助的多用户系统

考虑准静态块衰落信道，即用户-IRS的信道在每个相干时间内保持不变。另外，由

于BS和IRS的位置是固定的，BS-IRS的信道比用户-IRS的信道变化慢得多，因此可以认为

其在很长一段时间内保持不变。
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参考文献 [31]采用的几何信道模型，那么BS到IRS的信道可以表示为

G =
D∑
l=1

βlbMy×Mz (uy,l, uz,l) a
T
N (vl) , (2.1)

其中D表示路径数，βl是第l条路径的信道系数，aN和bMy×Mz分别是BS和IRS的阵列响应向

量，aN (vl) ∈ CN×1和bMy×Mz (uy,l, uz,l) ∈ CM×1的第n个元素分别为

[aN (vl)]n = ej(n−1)vl , (2.2)

[bMy×Mz (uy,l, uz,l)]n = ej((ny−1)uy,l+(nz−1)uz,l), (2.3)

其中ny , ⌈ n
Mz
⌉，nz , n−Mz(ny − 1)。另外，vl表示有效出发角，即相邻天线的相位差

vl , 2π
dBS

λ
sin(θl), (2.4)

其中dBS 是相邻天线的距离，λ表示载波波长，θl 是关于y轴方向的出发角。类似地，uy,l

和uz,l表示有效到达角，即相邻反射元沿y轴和z轴的相位差

uy,l , 2π
dIRS

λ
cos(γl) sin(φl), (2.5)

uz,l , 2π
dIRS

λ
sin(γl), (2.6)

其中dIRS表示相邻反射元的距离，γl和φl分别表示仰角和方位角。

类似地，第k个用户到IRS的信道可以表示为

hr,k =

Dk∑
l=1

βklbMy×Mz (uy,kl, uz,kl) , (2.7)

其中Dk表示路径数量，βk,l表示第l条路径的信道系数，uy,kl 和uz,kl分别表示沿着y轴和z轴

的有效到达角

uy,kl , 2π
dIRS

λ
cos(γkl) sin(φl), (2.8)

uz,kl , 2π
dIRS

λ
sin(γkl), (2.9)

其中γkl和φkl分别表示相应的仰角和方位角。

2.2.2 传输机制

如图 2.2所示，考虑一个传输帧的时间间隙，BS-IRS信道在同一传输帧期间保持不变。

一个传输帧由TL ≫ 1个时间块组成，每个时间块包含τ个时隙（即符号时间），用户-IRS信

道在每个时间块内保持不变。
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一个传输帧可以分为两个传输阶段。第一个传输阶段包含TL1 ≪ TL 个时间块，

IRS在第一个传输阶段估计BS-IRS信道，然后将所估计的信道反馈给BS。 1 具体而言，

BS向IRS发送导频符号，IRS的半无源反射元切换至接收导频信号的感应模式，而其他纯

无源反射元则处于关闭状态。然后，IRS根据半无源反射元接收到的信号估计BS-IRS信道，

并将其反馈给BS。

第二个传输阶段包含TL2 , TL−TL1个时间块。每个时间块由两个子时间块组成，上行

训练子时间块和数据传输子时间块。在上行训练期间，IRS运行在感应模式，用户向IRS发

送导频符号。IRS根据接收的导频信号估计用户-IRS信道，并将其反馈给BS。BS基于所有

估计的CSI，设计BS预编码矩阵和IRS无源波束，并将无源波束参数反馈给IRS。最后，在

下行数据传输期间，IRS运行在反射模式，并采用所设计的无源波束增强下行链路数据传

输。

BS-IRS

2 T
L2

1 T
L1

T
L

2

1

图 2.2 传输机制

2.3 信信信道道道估估估计计计

如何从有限的IRS接收信号中恢复出完整的信道矩阵是半无源IRS信道估计面临的主

要挑战。传统的CS重建方法尝试利用信道的稀疏性来恢复出完整的信道。但是，由于这

些CS重建方法通常涉及复杂的非凸优化问题，因此难以获得最优解。一些次优算法，例

如基追踪 [73]，通常涉及大规模优化问题，因此具有较高的计算复杂度。为了解决这个

问题，本章提出了一种具有极低导频开销和复杂度的信道估计方案。通过采用简单的基

于ESPRIT的方法，可以准确地估计出BS-IRS以及用户-IRS信道，而不需要求解复杂的优

化问题。具体而言，在第一个传输阶段，估计BS-IRS信道。由于BS-IRS信道长期保持不
1假设在所考虑的时间范围内，信道反馈完美，并且反馈延迟可以忽略不计 [17]。
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变，因此仅需要在第二个传输阶段的后续时间块中估计实变的用户-IRS信道，从而显著减

少了信道估计的导频开销。

2.3.1 阶段1：估计BS-IRS信道

在第一个传输阶段，所有半无源反射元运行在感应模式，而其他无源反射元均处于关

闭状态。BS通过第n根天线发送导频符号
√
pϕ，那么感应子表面接收到的信号为

xn =
√
pḡnϕ+ nn, (2.10)

其中xn ∈ CM0×1，ḡn ∈ CM0×1是第n根天线到感应子表面的信道，nn ∼ CN (0, σ2
0IM0)表示

加性高斯白噪声（Additive White Gaussian Noise，AWGN），其包含了由于低成本传感器所

导致的量化噪声。将ḡn进一步表示为

ḡn =
D∑
l=1

βl [aN (vl)]n bMy,0×Mz,0 (uy,l, uz,l) = Bsens (uy,uz)An (v)β, (2.11)

其中uy , [uy,1, . . . , uy,D]
T ∈ CD×1, uz , [uz,1, . . . , uz,D]

T ∈ CD×1, v , [v1, . . . , vD]
T ∈ CD×1,

β , [β1, . . . , βD]
T ∈ CD×1, Bsens (uy,uz) ∈ CM0×D 和An (v) ∈ CD×D 分别为

Bsens (uy,uz) ,
[
bMy,0×Mz,0(uy,1, uz,1), . . . ,bMy,0×Mz,0(uy,D, uz,D)

]
, (2.12)

An (v) , diag(aN,n), (2.13)

其中aN,n , [[aN(v1)]n, . . . , [aN(vD)]n]
T ∈ CD×1，bMy,0×Mz,0 ∈ CM0×1 是感应子表面的阵列

响应向量。

因此，(2.10)可以进一步表示为

xn =
√
pBsens (uy,uz)An (v)βϕ+ nn. (2.14)

因为ESPRIT方法 [74]可以同时估计到达角（Angle of Arrival，AoA）和出发角（Angle

of Departure，AoD），受到该方法的启发，接下来将利用来自两个特定天线的接收信号的

相关性来估计有效的AoA和AoD（即uy、uz和v）以及路径数量D，进而估计BS-IRS信道G

的剩余参数（即β）。在不失一般性的前提下，选择两个相邻的天线（用天线n = 1, 2表示）

分别发送导频信号。

IRS感应子表面接收到的来自BS第n根天线的信号xn的自相关矩阵为

Rn,n , E
{
xnx

H
n

}
= pBsens (uy,uz)An (v)RβA

H
n (v)BH

sens (uy,uz) + σ2
0IM0 , (2.15)
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其中Rβ , ββH。IRS感应子表面接收信号xm和xn的相关矩阵为

Rm,n , E
{
xmx

H
n

}
= pBsens (uy,uz)Am (v)RβA

H
n (v)BH

M0
(uy,uz) . (2.16)

利用文献 [75]中的结果可得

Rm,nR̄
†
n,nBsens (uy,uz) = Bsens (uy,uz)Am (v) , (2.17)

其中R̄†
n,n表示文献

[75]中所定义的矩阵R̄n,n , Rn,n − σ2
0IM0的伪逆。

由于Am (v)是一个对角矩阵，因此Am (v)的对角元素和Bsens (uy,uz)的列向量分别组

成了Rm,nR̄
†
n,n的特征值和特征向量。此外，Rm,nR̄

†
n,n 的秩为D。通过对Rm,nR̄

†
n,n 进行特

征值分解，并选择D 个最大特征值及其对应的特征向量，可以得到Am (v)的对角元素以

及Bsens (uy,uz)的列向量。因此，可以通过Bsens (uy,uz)和Am (v)估计D, uy,uz 以及v。而

信道系数β则可根据(2.10)进行估计

β =
1
√
pϕ

(
ΥH

n Υn

)−1
ΥH

n x̄n, (2.18)

其中Υn , Bsens (uy,uz)An (v)，x̄n , E{xn}。

接下来，将根据矩阵R̄1,1和R̄2,1的特征结构估计BS-IRS信道。

2.3.1.1 估计接收信号的自相关矩阵以及互相关矩阵

在第一个传输阶段的前τ0 , TL1τ/2个时隙，BS通过第一根天线发送导频符号，而在

第一个传输阶段的其余τ0个时隙中，BS通过第二根天线发送导频符号。这样，IRS获得了

来自天线n = 1, 2的信号序列：xn(i), n = 1, 2, i = 1, . . . , τ0。为了消除接收信号的相干性，

采用前向-后向空间平滑（Forward-Backward Spatial Smoothing，FBSS）技术 [76]对这些接收

信号进行预处理。具体而言，构造Nmicro个微表面，其中每个微表面包含Lmicro = Qy×Qz个

半无源反射元。如图2.3所示，每个微表面都是前一个微表面沿z轴方向移动了一行，或

沿y方向移动了一列所获得。

将第m个微表面接收到的来自基站第n根天线的信号表示为x
(m)
n (i) ∈ CLmicro×1, i =

1, . . . , τ0。采用FBSS技术之后得到了自相关矩阵Rmicro
1,1 , E{x(m)

1 (i)[x
(m)
1 (i)]H}的估计值

R̂micro
1,1 =

1

2τ0Nmicro

τ0∑
i=1

Nmicro∑
m=1

{
x
(m)
1 (i)[x

(m)
1 (i)]H + J[x

(m)
1 (i)]∗[x

(m)
1 (i)]TJ

}
, (2.19)

其中J是交换矩阵，其反对角线元素为1，其余元素全为0。类似地，互相关矩阵Rmicro
2,1 ,

E{x(n)
2 (i)[x

(n)
1 (i)]H}的估计值为

R̂micro
2,1 =

1

2τ0Nmicro

τ0∑
i=1

Nmicro∑
n=1

{
x
(n)
2 (i)[x

(n)
1 (i)]H + J

[
x
(n)
2 (i)

]∗
[x

(n)
1 (i)]TJ

}
. (2.20)
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y

z 

1 2

3

图 2.3 微表面示意图

2.3.1.2 估计路径数量D

定义
¯̂
R

micro

1,1 , R̂micro
1,1 − σ2

0ILmicro。计算
¯̂
R

micro

1,1 的特征值。由于最小特征值等于噪声方差，

因此一共有Lmicro − D̂个最小特征值，可以通过观察
¯̂
R

micro

1,1 最小特征值来估计路径数D̂。

2.3.1.3 估计uy 和uz

对
¯̂
R

micro

2,1 [
¯̂
R

micro

1,1 ]†进行特征值分解得到

R̂micro
2,1 [

¯̂
R

micro

1,1 ]† = Udiag (λ1, . . . , λLmicro)U
H , (2.21)

其中U , [u1, . . . ,uLmicro ]，特征值λ1, . . . , λLmicro 降序排列。

计算vl的估计值

v̂l = angle (λl) , l = 1, ..., D̂, (2.22)

其中angle(c)表示复数c的相位（单位：弧度）。

计算(uy,l, uz,l)的估计值

(ûy,l, ûz,l)=arg max
uy,l,uz,l∈[−π,π]

|uH
l bQy×Qz(uy,l, uz,l)|, l = 1, . . . , D̂, (2.23)

其中bQy×Qz ∈ CLmicro×1是微表面的阵列响应向量。

2.3.1.4 估计β

计算

ˆ̄x1 =
1

τ0

τ0∑
i=1

x1(i). (2.24)
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根据(2.18)可得

β̂ =
1
√
pϕ

(
Υ̂H

1 Υ̂1

)−1

Υ̂H
1
ˆ̄x1, (2.25)

其中Υ̂1 , Bsens (ûy, ûz)A1 (v̂)。

最后，结合1)，2)，3)和4)可得BS-IRS信道的估计值

Ĝ =
D̂∑
l=1

β̂lbMy×Mz (ûy,l, ûz,l) a
T
N (v̂l) . (2.26)

2.3.2 阶段2：估计用户-IRS信道

获得BS-IRS信道之后，仅需要估计每个后续时间块的用户-IRS信道，每个时间块被分

为两个子时间块，即包含τ1 = Kτp 个符号的上行训练子时间块和包含τ2 = τ − τ1个符号的

数据传输子时间块，其中τp是每个用户的导频长度。

在上行训练子时间块期间，K个用户在不同的时隙向IRS发送导频符号发。在不失一

般性的前提下，假设第k个用户在时隙Tk = {(k − 1)τp + 1, . . . , kτp}向IRS发送导频信号。

当估计用户-IRS信道时，IRS运行在感应模式，其感应子表面在时隙t ∈ Tk 接收到的信号为

y (t) = h̄r,k
√
pkϕk + n(t), t ∈ Tk, (2.27)

其中h̄r,k ∈ CM0×1 是第k 个用户到感应子表面的信道，ϕk 是第k个用户的导频符号，pk 是

导频符号的功率，n(t) ∼ CN (0, σ2
0IM0)是AWGN。将h̄r,k进一步表示为

h̄r,k =

Dk∑
l=1

βklbMy,0×Mz,0 (uy,kl, uz,kl) = Bkβk, (2.28)

其中Bk ∈ CM0×Dk和β ∈ CDk×1分别为

Bk , Bsens (uy,k,uz,k) , (2.29)

βk , [βk1, . . . , βkDk
]T , (2.30)

其中uy,k ∈ CDk×1和uz,k ∈ CDk×1被分别定义为

uy,k , [uy,k1, . . . , uy,kDk
]T , (2.31)

uz,k , [uz,k1, . . . , uz,kDk
]T . (2.32)

因此，可以将感应子表面的接收信号进一步表示为

y (t) = Bkβk
√
pkϕk + n(t), t ∈ Tk. (2.33)
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根据y(t), t ∈ Tk ，并利用类似于章节2.3.1中提出的基于ESPRIT的信道估计方法，可

以估计出参数Dk，βkl，uy,kl 以及uz,kl。结合这些参数即可得到用户-IRS信道的估计值。

由于每个用户只有一根天线，因此只需要估计对应于用户-IRS信道的有效AoA

（即uy,kl和uz,kl）。BS-IRS信道估计方案采用改进的ESPRIT的方法 [74]来估计有效AoA和AoD，

而用户-IRS信道估计方案则结合使用MUSIC和TLS ESPRIT方法 [76]来估计有效AoA，从而

避免了复杂的二维搜索过程。具体而言，首先通过采用TLS ESPRIT方法，分别估计对应

于y轴（即uy,kl）和z轴（即uz,kl）的有效AoA。然后，采用MUSIC方法，将对应于y轴的有

效AoA与对应于z轴的有效AoA进行配对。

将第m个微表面的接收信号表示为y(m) (t)。计算y(m) (t) , t ∈ Tk的自相关矩阵，

即Rmicro
k = E{y(m)(t)[y(m)(t)]H}的估计值

R̂micro
k =

1

2τpNmicro

∑
t∈Tk

Nmicro∑
m=1

{
y(m)(t)[y(m)(t)]H + J[y(m)(t)]∗[y(m)(t)]TJ

}
.

之后，对R̂micro
k 进行特征值分解得到

R̂micro
k = Ukdiag (λk,1, . . . , λk,Lmicro)U

H
k , (2.34)

其中Uk , [uk,1, . . . ,uk,Lmicro ]，特征值λk,1, . . . , λk,Lmicro 降序排列。

2.3.2.1 估计Dk

由于最小特征值等于噪声方差，共有Lmicro − D̂k 个最小特征值，因此路径数量Dk可以

简单地通过观察R̂micro
k 的最小特征值得到。

2.3.2.2 采用TLS ESPRIT方法估计uy,k

如图 2.4(a)所示，构造微表面1的两个Laux,y = (Qy − 1) × Qz的辅助子表面以协助估

计uy,k。对应于辅助子表面的信号子空间为

U
(n)
S,k , JnUS,k, n = 1, 2, (2.35)

其中US,k , [uk,1, . . . ,uk,Dk
] ∈ CLmicro×D̂k，Jn ∈ RLaux,y×Lmicro , n ∈ {1, 2}是一个选择矩阵，其

矩阵元素为0或者1。如果微表面1的第j个反射元对应于辅助子表面n ∈ {1, 2}的第i个元素，

那么[Jn]ij = 1，否则[Jn]ij = 0。

计算

ΦTLS,k = −Vk,12V
−1
k,22, (2.36)
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图 2.4 辅助子表面示意图

其中Vk,12和Vk,22是D̂k × D̂k 的矩阵，并由以下2D̂k × 2D̂k矩阵的特征值分解结果所定义

Ck ,
[
U

(1)
S,k,U

(2)
S,k

]H [
U

(1)
S,k,U

(2)
S,k

]
=

Vk,11 Vk,12

Vk,21 Vk,22

ΛC

Vk,11 Vk,12

Vk,21 Vk,22

H

, (2.37)

其中ΛC , diag (λC,1, . . . , λC,2Dk
)，其特征值降序排列。

对ΦTLS,k 进行特征值分解得到其特征值λTLS,kl, l = 1, . . . , D̂k。因此，uy,kl的估计值为

ǔy,kl = angle(λTLS,kl), l = 1, . . . , Dk. (2.38)

2.3.2.3 采用TLS ESPRIT方法估计uz,k

如图 2.4(b)所示，构造微表面1的两个Laux,z = Qy × (Qz − 1)的辅助子表面以协助估

计uz,k。采用和估计uy,k相同的方法，即可得到ǔz,k。

2.3.2.4 采用MUSIC方法对ǔz,kj 和ǔy,ki进行配对

令f̌k,ij , bH
Qy×Qz

(ǔy,ki, ǔz,kj)UN,k，其中UN,k , [uk,D̂k+1, . . . ,uk,Lmicro ] ∈ CLmicro×(Lmicro−D̂k)，

之后计算

f (ǔy,ki, ǔz,kj) = f̌k,ij f̌
H
k,ij, i, j = 1, . . . , D̂k, (2.39)

并选择D̂k个最小值f(ûy,kl, ûz,kl), l = 1, . . . , D̂k，其中ûy,kl ∈
{
ǔy,k1, . . . , ǔy,kD̂k

}
和ûz,kl ∈{

ǔz,k1, . . . , ǔz,kD̂k

}
。
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2.3.2.5 估计βk

计算

B̂k , Bsens (ûy,k, ûz,k) , (2.40)

ȳk =
1

τp

∑
t∈Tk

y (t) . (2.41)

根据上式，计算βk 的估计值

β̂k =
1

√
pkϕk

(
B̂H

k B̂k

)−1

B̂H
k ȳk. (2.42)

最后，结合1)-6)可得用户-IRS信道的估计值

ĥr,k =

D̂k∑
l=1

β̂klbMy×Mz (ûy,kl, ûz,kl) . (2.43)

注2.1. 基于ESPRIT的信道估计方案每个时间块的平均训练时间（以符号为单位）为

τ̄ESPRIT =
TL1τ + TL2Kτp

TL

. (2.44)

可以看出训练时间与IRS反射元的数量无关，并且与用户数量成正比。令τp = 1，可以得到

基于ESPRIT的信道估计方案的最小训练时间

τ̄ESPRIT
min =

TL1τ + TL2K

TL

. (2.45)

而且，由于TL1 ≪ TL，因此τ̄ESPRIT
min 可以近似为

τ̄ESPRIT
min = K, (2.46)

可以看出，此时训练时间仅由用户数目决定，而传统的基于级联信道的估计方案的训练开

销与IRS反射元的数量成比例，因此，所提出的方案显著降低了信道估计的导频开销。例

如，基于LMMSE的级联信道估计方案 [30] 的最小导频开销为

τ̄ LMMSE
min = M +max

(
K − 1, ⌈(K − 1)M

D
⌉
)
. (2.47)

此外，可以通过在两个传输阶段之间灵活分配训练时间来进一步改善信道估计的性能。由

于级联信道的MSE由BS-IRS信道估计以及用户-IRS信道估计的性能共同决定，因此期望通

过合理分配训练时间，使得估计的BS-IRS信道和用户-IRS信道具有相似的MSE。
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2.4 仿仿仿真真真结结结果果果

本节将提供仿真结果以验证所提出的信道估计方案的有效性。仿真设置如图 2.5所示，

其中K = 4个用户位于水平面，BS位于水平面上方20m处，而IRS位于水平面上方5m处。

BS到IRS和IRS到用户的距离分别设置为dB2I = 50m和dI2U = 6m。BS到IRS和用户到IRS的

路径损耗指数分别设置为2.3和2.2。路径损耗参考距离1m处的损耗设置为30dB。进一步假

设所有用户具有相同的发射功率：pk = Pu,∀k。除非另有说明，否则将使用以下参数设

置：N = 8，K = 4，M = 16 × 16，M0 = 4 × 4，D = 3，Dk = Du = 2, ∀k，TL = 200，

τ = 1000，噪声功率σ2
0 = −80 dBm。

o
45

BS

IRS

1

2 3

4

x

y

图 2.5 仿真设置示意图(俯视图)

2.4.1 对比基于CS的信道估计方案

首先将基于ESPRIT的信道估计方案与鲁棒性的基于CS的信道估计方案 [31]进行比较。

基于CS的方案与基于ESPRIT的方案具有相同数量的半无源反射元。如图 2.1所示，对于基

于ESPRIT的方案，半无源元件位于IRS的角落，而对于基于CS的方案，半无源元件均匀地

分布在IRS上。

图2.6(a)展示了BS-RS估计信道的归一化MSE，其中TL1 = 1，归一化MSE被定义为

ϵI =

E
{∥∥∥G− Ĝ

∥∥∥2}
E
{
∥G∥2

} . (2.48)
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图 2.6(b)展示了用户-IRS估计信道的归一化MSE，其中τp = 1，归一化MSE被定义为

ϵII =

K∑
k=1

E{∥hr,k − ĥr,k∥2}

K∑
k=1

E{∥hr,k∥2}
. (2.49)

当发射功率非常低时，基于CS的方案比基于ESPRIT的方案要稍微好一点，这是因为基

于CS的方案采用了对噪声较不敏感的鲁棒性算法。然而，随着发射功率的增加，所提

出的基于ESPRIT的方案变得优于基于CS的方案。而且，当发射功率增加时，所提方案

的MSE一直减小而没有底限。相比之下，基于CS的方案的MSE迅速达到了底限，这主要

是由于预先离散的AoA/AoD的分辨率有限。值得注意的是，增加AoA/AoD的分辨率会导

致由这些AoA/AoD参数化的导向矢量之间具有更强的相关性，这也会降低基于CS的方案

的性能，因此预先离散的AoA/AoD的分辨率不能过高。另外，这两种方案的性能都会随

着BS到IRS或者用户到IRS的路径数量的增加而变差。

图2.7显示了训练时间对所提出的基于ESPRIT的信道估计方案和基于CS的信道估计

方案的MSE的影响，其中p = 33dBm，pu = 24dBm。可以很容易地看出，所提出的基

于ESPRIT的信道估计方案比基于CS的信道估计方案具有更好的性能。而且，随着训练时

间的增加，它们之间的差距变得更大。而且，由于基于CS的信道估计方案受到预先离散

的AoA/AoD分辨率的限制，因此其性能不会随着训练时间的增加而改善。此外，由于半无

源反射元的比例降低，当反射元数量从64个增加到256个时，两种方案的性能都会变差。

2.4.2 对于基于LMMSE的级联信道估计方案

然后，将所提出的基于ESPRIT的信道估计方案与基于LMMSE的级联信道估计方

案 [30]进行比较。级联信道估计方案是基于纯无源IRS的假设，BS根据用户发送的导

频信号估计用户-IRS-BS级联信道。在所考虑的传输帧期间，基于LMMSE的级联信

道估计方案所需的最小导频长度为T LMMSE , TL

(
M +max

(
K − 1, ⌈ (K−1)M

D
⌉
))
。令基

于ESPRIT的信道估计方案的导频长度等于基于LMMSE的信道估计方案的导频长度：

TL1τ +K(TL − TL1)τp = T LMMSE。因此，对于给定的TL1，τp由下式给出

τp =
T LMMSE − TL1τ

K(TL − TL1)
. (2.50)

另外，令两种信道估计方案具有相同的总发射功率，即pLMMSET LMMSE = pTL1τ +K(TL −

TL1)τppu，其中pLMMSE 是基于LMMSE的信道估计方案的上行链路中每个导频符号的功率。

对于基于ESPRIT的方案，进一步假设p = 10pu。因此，对于给定的pLMMSE，pu和p分别由
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图 2.6 基于ESPRIT的信道估计方案对比基于CS的信道估计方案
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图 2.7 训练时间对MSE的影响
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下面的式子给出

pu =
pLMMSET LMMSE

10TL1τ +K(TL − TL1)τp
, (2.51)

p =
10pLMMSET LMMSE

10TL1τ +K(TL − TL1)τp
. (2.52)

图2.8展示了级联信道的归一化MSE，其中TL1 = 2，归一化MSE被定义为

ϵ =

K∑
k=1

E
{∥∥∥Gdiag (hr,k)− Ĝdiag

(
ĥr,k

)∥∥∥2}
K∑
k=1

E
{
∥Gdiag (hr,k)∥2

} . (2.53)

尽管仅使用了非常少的半无源反射元，但是所提出的基于ESPRIT的信道估计方案要远远

优于基于LMMSE的信道估计方案。例如，在M0

M
= 9

256
和pLMMSE = 20dBm的情况下，所提

出的信道估计方案相比LMMSE方案取得了近30dB的性能增益。如此大的性能差距主要是

由于所提出的信道估计方案中路径损耗的减少：BS -IRS信道和用户-IRS信道的路径损耗

均远小于用户-IRS-BS级联信道。此外，当半无源反射元的数量从9增加到16时，所提出的

信道估计方案可节省约10dB的发射功率。

-10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 40

pLMMSE (dBm)

10-8
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100

ǫ
)

0
/M=9/256)

0
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图 2.8 基于ESPRIT的信道估计方案对比基于LMMSE的信道估计方案

图2.9展示了分配给第一个传输阶段的训练时间对所提出的基于ESPRIT的信道估计方

案的影响。当TL1较小时，级联信道估计的性能主要受BS-IRS信道估计的约束。增加第一

个传输阶段的训练时间可以显著提高所提方案的性能。但是，如果将过多的训练时间分配
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图 2.9 训练时间分配的影响

给第一个传输阶段，那么第二个传输阶段的训练时间将大大减少。在这种情况下，级联信

道估计的性能主要受到用户-IRS信道估计的约束，因此所提出的方案的性能随着TL1的增

加而逐渐变差。当TL1

TL
= 0.1时可获得最佳的性能，这表明可以通过在两个传输阶段之间合

理分配训练时间，来进一步改善所提方案的性能。分配的准则是在两个传输阶段之间分配

训练时间，以使得估计的BS-IRS信道和用户-IRS信道具有相似的MSE。

2.5 本本本章章章小小小结结结

本章针对IRS辅助的多用户系统，提出了一种半无源反射元协助的信道估计框架。通

过利用信道相干时间的差异，首先设计了包含两个传输阶段的传输机制，然后利用阵列

结构和信道稀疏性，提出了一种基于ESPRIT的方法来估计BS到IRS的信道，并提出了基

于TLS ESPRIT和MUSIC的算法来估计用户-IRS的信道。仿真结果证明所提出的信道估计

方案远远优于传统的基于CS的信道估计方案和基于级联信道的估计方案。而且，所提出

的信道估计方案的训练开销仅取决于用户数量，而与IRS反射元的数量无关，因此极大地

降低了信道估计的导频开销。此外，还可以通过在两个传输阶段之间灵活分配训练时间来

进一步改善所提出的信道估计方案的性能。
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3.1 引引引言言言

为了获取瞬时CSI，上一章提出了基于半无源反射元的信道估计方案，虽然极大地降

低了信道估计的导频开销，但是却牺牲了一部分硬件成本。而采用传统的级联信道估计

方法获取瞬时CSI又存在着导频开销大的问题。为了在降低导频开销的同时不增加额外

的硬件成本，本章针对纯无源IRS，提出了一种基于统计CSI的波束赋形方案，以规避瞬

时CSI获取所需要的高导频开销或额外的硬件成本。原因如下：首先，统计CSI的获取比

较简单；此外，统计CSI变化缓慢，从而避免了频繁的更新和大量的导频开销。具体而言，

本章考虑了一个IRS辅助的MISO通信系统，该系统的发射机只获取了统计CSI，并利用统

计CSI来联合设计有源波束和无源波束以最大化系统遍历容量。而且，根据发射机和接

收机之间是否存在LoS路径，分别考虑两种情况，即莱斯衰落和瑞利衰落，进行波束的设

计。结果表明，尽管仅使用了统计CSI，但是所提出的波束赋形算法与基于瞬时CSI的波

束赋形算法 [13] 取得了相近的性能，并且所提出的波束赋形方案的复杂度要远远低于基于

瞬时CSI的波束赋形方案 [13]。

本章内容安排如下：3.2节介绍了IRS辅助的MISO通信系统的系统模型；3.3节分别针

对莱斯衰落和瑞利衰落，解决了BS有源波束和IRS无源波束的联合优化问题；3.4节提供了

数值仿真结果以验证所提出的波束赋形方案的性能；最后，3.5节对本章进行了总结。

3.2 系系系统统统模模模型型型

如图3.1所示，本章考虑一个三节点系统，其中多天线发射机在IRS协助下与单天线接

收机通信。发射机具有M个天线，而IRS则具有N个反射元。除了IRS辅助的传播路径外，

还考虑了发射机和接收机之间的直接路径。此外，假设发射机只有统计CSI，并且发射机

和IRS之间的控制链路的通信没有误差。
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IRS

图 3.1 系统模型

接收机接收的信号y可以表示为

y =
√
P

(
hT
2ΦH1√
dα1
1 dα2

2

+
gT√
dα0
0

)
fx+ n, (3.1)

其中P是发射功率，x是高斯信号并且满足E{xx∗} = 1，f ∈ CM×1是有源波束（∥f∥2 = 1），

Φ = diag{ϕ}是相移矩阵，ϕ = [ϕ1, ϕ2, . . . , ϕN ]
T ∈ CN×1，|ϕn| = 1。此外，H1 ∈ CN×M表

示发射机和IRS之间的信道，h2 ∈ CN×1 表示IRS和接收机之间的信道，n是均值为0方差

为N0的AWGN，dk，αk, k = 0, 1, 2分别表示节点之间的距离，以及相应的路径损耗指数。

假设将IRS部署在一个比较理想的位置，即IRS到发射机和接收机存在LoS路径，因此

可以采用莱斯分布对衰落信道进行建模，即

H1 =

√
K1

K1 + 1
H̄1 +

√
1

K1 + 1
H̃1, (3.2)

h2 =

√
K2

K2 + 1
h̄2 +

√
K2

K2 + 1
h̃2, (3.3)

其中Ki，i = 1, 2表示莱斯因子，H̃1 和h̃2 表示非视距（Non-Line-of-Sight，NLoS）分量，

其元素服从零均值高斯分布，且具有单位方差。此外，H̄1 和h̄2 表示LoS分量，由ULA的

响应给出。例如，

H̄1 = aN(θAoA,1)a
T
M(θAoD,1), h̄2 = aN(θAoD,2), (3.4)

其中aN(θ) , [1, ejθ, . . . , ej(N−1)θ]T , θAoA,1 表示AoD，θAoD,1 和θAoD,2 分别表示来自发射机

和IRS的AoD。

针对BS与用户之间的直接信道，考虑两种情况，即莱斯衰落和瑞利衰落。由于瑞利衰
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落是莱斯衰落的特殊情况，因此信道矢量可以表示为

g =

√
K0

K0 + 1
ḡ +

√
1

K0 + 1
g̃, (3.5)

其中K0是莱斯因子，g̃表示NLoS分量，其元素服从零均值复高斯分布，且具有单位方差。

此外，ḡ , aM(θAoD,0)表示LoS分量。

当接收机有瞬时CSI时，系统的瞬时信道容量可以表示为

C = log2

(
1 + γ0

∣∣(hT
2ΦH1 + λgT )f

∣∣2) ,
其中γ0 =

P
d
α1
1 d

α2
2 N0

和λ =

√
d
α1
1 d

α2
2

d
α0
0
。

由于瞬时CSI获取导频开销过大，本章考虑更为实际的情况，即BS和IRS只有统计CSI，

发射机不是根据瞬时CSI来最大化瞬时信道容量，而是利用统计CSI通过联合设计有源波

束f和无源波束ϕ来最大化遍历容量。因此，建立以下优化问题P1：

max
f ,ϕ

E {C}

s.t. ∥f∥2 = 1, |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N.

(3.6)

3.3 有有有源源源波波波束束束和和和无无无源源源波波波束束束的的的联联联合合合设设设计计计

本节着重解决优化问题P1。因为遍历容量的确切表达式难以获得，所以首先推导遍历

容量的紧密且易于处理的上界，然后提出有效的算法联合优化有源波束和无源波束以最大

化系统遍历容量的上界。

命题3.1. 系统遍历容量的上界可由下式给出

Cup = log2

(
1 + γ0

(∣∣(a2a1h̄T
2ΦH̄1 + λa0ḡ

T
)
f
∣∣2 + b22a

2
1

∥∥H̄1f
∥∥2 + (a22 + b22

)
b21N + λ2b20

))
,

(3.7)

其中ai =
√

Ki

Ki+1
, bi =

√
1

Ki+1
, i = 0, 1, 2。

证明: 见附录A.1。 �

接下来，基于命题3.1给出的遍历容量上界，进行有源波束和无源波束的联合设计。具

体而言，考虑优化问题P2：

max
f ,ϕ

Cup

s.t. ∥f∥2 = 1, |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N.

(3.8)
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根据发射机和接收机之间的直接信道是否存在LoS路径，分别考虑两种情况进行优化，

即莱斯衰落情况和瑞利衰落两种场景。

3.3.1 莱斯衰落

当g经历莱斯衰落时，为了最大化遍历容量上界，考虑以下优化问题P3：

max
f ,ϕ

∣∣(a2a1h̄T
2ΦH̄1 + λa0ḡ

T
)
f
∣∣2 + b22a

2
1

∥∥H̄1f
∥∥2

s.t. |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N.

(3.9)

由于上述优化问题是非凸的，难以获得最优的f 和ϕ，因此采用低复杂度的交替优化

方法来获得次优解。

3.3.1.1 无源波束设计

在给定有源波束f的情况下，优化问题P3转化为

max
ϕ

∣∣a2a1h̄T
2ΦH̄1f + λa0ḡ

T f
∣∣2 , s.t. |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N. (3.10)

重申Φ = diag(ϕ)，优化问题P3可以表示为

max
ϕ

∣∣a2a1ϕTdiag(h̄2)H̄1f + λa0ḡ
T f
∣∣2 , s.t. |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N. (3.11)

尽管上述问题是非凸的，但可以利用目标函数的特殊结构来获得闭合形式的解。具体

而言，考虑以下不等式

∣∣a2a1ϕTdiag(h̄2)H̄1f + λa0ḡ
T f
∣∣2 ≤ ∣∣a2a1ϕTdiag(h̄2)H̄1f

∣∣2 + ∣∣λa0ḡT f
∣∣2 , (3.12)

其中等号仅在angle
(
ϕTdiag(h̄2)H̄1f

)
= angle

(
ḡT f
)
时成立。

接下来将证明始终存在一个使得(3.12)中的等号成立且满足相移约束的解。令(3.12)中

的等号成立，那么优化问题P3等价为

max
ϕ

∣∣ϕTdiag(h̄2)H̄1f
∣∣2

s.t. |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N, angle
(
ϕTdiag(h̄2)H̄1f

)
= angle

(
ḡT f
)
.

(3.13)

上述优化问题的最优解为

ϕ⋆ = ejangle(ḡ
T f)−jangle(diag(h̄2)H̄1f). (3.14)
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算法 1交替优化算法
1: Initialization :给定初始值ϕ0, f0以及计数i = 0.

2: repeat

3: 对于给定的有源波束fi，根据(3.14)计算最优无源波束得到ϕi+1 .

4: 对于给定的无源波束ϕi+1，根据(3.17)计算最优有源波束得到fi+1.

5: i← i+ 1.

6: until目标函数的增量小于一个阈值ε > 0.

7: Output : ϕ⋆ = ϕi以及f⋆ = fi.

3.3.1.2 有源波束的设计

在给定无源波束ϕ的情况下，优化问题(3.9)转化为

max
f

∣∣(a2a1h̄T
2ΦH̄1 + λa0ḡ

T
)
f
∣∣2 + b22a

2
1

∥∥H̄1f
∥∥2 , s.t. ∥f∥2 = 1, (3.15)

其可以用一种更紧凑的形式表示

max
f

∥Hf∥2 , s.t. ∥f∥2 = 1, (3.16)

其中

H =

a2a1h̄T
2ΦH̄1 + λa0ḡ

T

b2a1H̄1

 .

该问题可以通过对H进行奇异值分解（Singular Value Decomposition，SVD）来求解。

令H = UΣVH（Σ中的奇异值按降序排列），然后获得的最佳有源波束为

f⋆ = v1, (3.17)

其中v1是V的第一列。

3.3.1.3 有源波束和无源波束的联合设计

优化问题(3.9)可以通过迭代求解两个子问题(3.10)和(3.15)来处理，详细过程参见算

法1。

注3.1. 该算法针对每个子问题，都得到了最优解，该最优解可确保问题P3的目标值在迭代

中不减小。从而，保证了算法1的收敛性。
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3.3.2 瑞利衰落

当g经历瑞利衰落，即K0 = 0时，遍历容量上界变为

Cup = log2

(
1 + γ0

(∣∣a2a1h̄T
2ΦH̄1f

∣∣2 + b22a
2
1

∥∥H̄1f
∥∥2 + (a22 + b22

)
b21N + λ2

))
. (3.18)

因此，可得以下等效优化问题P4：

max
f ,ϕ

a22a
2
1

∣∣h̄T
2ΦH̄1f

∣∣2 + b22a
2
1

∥∥H̄1f
∥∥2

s.t. ∥f∥2 = 1, |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N.

(3.19)

其目标函数可以进一步表示为

a22a
2
1

∣∣h̄T
2ΦH̄1f

∣∣2 + b22a
2
1

∥∥H̄1f
∥∥2 = {a22a21f1(ϕ) + b22a

2
1N
}
f2(f), (3.20)

其中f1(ϕ) = |ϕTdiag (aN(θAoD,2)) aN(θAoA,1)|2, f2(f) = |aT
M(θAoD,1)f |2。

因此，优化问题P4可以转化为

max
f ,ϕ

{
a22a

2
1f1(ϕ) + b22a

2
1N
}
f2(f)

s.t. ∥f∥2 = 1, |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N.

(3.21)

由于ϕ和f的优化是不耦合的，所以优化问题(3.21)可以等价地转化为分别关于ϕ和f

的两个子问题：

max
ϕ

f1(ϕ) = |ϕTdiag (aN(θAoD,2)) aN(θAoA,1)|2, s.t. |ϕi| = 1, i = 1, . . . , N, (3.22)

以及

max
f

f2(f) = |aT
M(θAoD,1)f |2, s.t. ∥f∥2 = 1. (3.23)

最后，可以分别求得子问题(3.22)和(3.23)的最优解：

ϕ⋆ = (diag (aN(θAoD,2)) aN(θAoA,1))
∗ , (3.24)

f⋆ =
a∗
M(θAoD,1)

∥aM(θAoD,1)∥
=

a∗
M(θAoD,1)√

M
. (3.25)

注3.2. 最佳无源波束由发射机-IRS信道的AoA和IRS-接收机信道的AoD共同决定，而最佳有

源波束仅由发射机-IRS信道的AoD确定。因为发射机仅有IRS辅助信道的统计CSI，所以最

优发射束是对准IRS方向的。
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命题3.2. 在采用最佳有源波束f⋆和无源波束ϕ⋆的情况下，遍历容量上界由下式给出：

Cup = log2
(
1 + γ0

(
a22a

2
1MN2 + b22a

2
1MN + (a22 + b22)b

2
1N + λ2

))
. (3.26)

证明: 将(3.24)和(3.25)代入(3.18)即可得证。 �

命题3.2表明，尽管BS处仅有统计CSI，通过应用所提出的波束成形方案，BS-IRS-用

户的级联链路获得了量级为N2M 的功率增益，其中M倍的增益来源于有源波束赋形，

N2倍的增益来源于无源波束赋形和IRS的固有孔径增益。而且，所提出的基于统计CSI的

波束赋形方案与具有瞬时CSI的波束赋形方案 [13]具有相同的功率增益。

3.4 仿仿仿真真真结结结果果果

本节将提供数值仿真结果以验证所提出的波束赋形方案的性能。除非另有说明，

否则在仿真中使用以下参数：距离设置为d0 = 200m, d1 = 250m, d2 = 50m，路径损

耗指数为α0 = 3.5, α1 = 2.5 和α2 = 2.2。此外，莱斯因子归一化为ai =
√

Ki

Ki+1
, bi =√

1
Ki+1

, Ki = 1, i = 0, 1, 2。BS天线和反射元的数量分别设置为M = 8和N = 128。LoS信道

的AoA和AoD是从[0, 2π)中随机产生。
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图 3.2 遍历容量上界的紧密性验证

图3.2展示了命题3.1中遍历容量上界逼近的紧密度，其中有源波束和无源波束是根据

算法1所设计。可以看到，上界逼近曲线几乎与蒙特卡洛曲线重叠，从而证明了遍历容量
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上界的紧密性。而且，遍历容量随着N的增加而显著增加，表明使用大量反射元可以带来

显著的性能增益。此外，由于波束赋形设计仅用到统计CSI，因此增加莱斯因子可以提升

系统遍历容量。

图3.3展示了不同反射元和天线数量设置下算法1的收敛性，其中有源波束的每一次优

化或无源波束的每一次优化均被视为一次迭代。可以很容易地观察到，对于M和N 的任何

配置，目标函数在每次迭代后都不会减少，这与我们在注释3.1中的理论分析一致。此外，

所提出的算法收敛地非常快，目标函数只需经过3次迭代就到达了次优点。
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N=64, M=8

图 3.3 算法1的收敛性验证

图3.4展示了所提出的算法在莱斯衰落情况下的性能，即算法1，并与文献 [13]中的算法

以及随机相移算法这两种基准算法进行了对比。可以看出，所提出的算法远远优于随机相

移算法。而且，所提出的基于统计CSI的算法达到和基于瞬时CSI的基准算法相似的性能。

此外，随着莱斯因子的增加，这两种算法之间的差距变得非常小。这是因为在莱斯因子较

大的情况下，CSI主要由LoS部分决定。

图3.5展示了瑞利衰落场景下所提出的波束赋形方案的性能，其中分析结果是根据命

题3.2生成，并和文献 [13]中的算法以及随机相移算法这两种基准算法进行了比较。可以很

容易地看出，分析结果与蒙特卡洛仿真结果非常吻合，从而验证了命题3.2的正确性。所提

出的算法也要远远优于随机相移算法。此外，所提出的波束赋形方案的性能非常接近假设

瞬时CSI的基准算法的性能。而且，随着莱斯因子或反射元数量的增加，这两种方案之间

的差距变得更小。值得注意的是，文献 [13]中的算法以迭代方式运行，而本章所提出的波束

赋形方案具有闭合形式的解，因此具有极低的算法复杂度。
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图 3.4 波束赋形算法在莱斯衰落情况下的性能
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图 3.5 波束赋形算法在瑞利衰落情况下的性能
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图3.6比较了两种不同的衰落情况。可以观察到，莱斯衰落情况优于瑞利衰落情况。在

瑞利衰落情况下，发射机没有任何关于直接信道的CSI，而在莱斯衰落情况下，由于LoS路

径的存在，发射机拥有关于直接信道的统计CSI。此外，在具有大量反射元的情况下，两

种衰落情况的性能主要由IRS辅助的级联信道所决定，因此随着反射元数量的增加，两种

衰落场景会逐渐达到相似的性能。
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图 3.6 莱斯衰落和瑞利衰落情况的对比

3.5 本本本章章章小小小结结结

本章针对IRS辅助的MISO通信系统，提出了一种基于统计CSI的低复杂度波束赋形方

案。假设发射机处只有统计CSI，通过联合优化有源波束和相移以最大化遍历容量。具体

而言，针对莱斯衰落情况，提出了一种低复杂度的交替迭代算法。针对瑞利衰落情况，获

得了闭合形式的最优解。并且仿真结果表明，所提出的基于统计CSI的波束赋形算法与基

于瞬时CSI的波束赋形算法具有相近的性能。
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4.1 引引引言言言

上一章所提出的基于统计CSI的算法与要求瞬时CSI的基准算法取得了相近的性能，验

证了利用统计CSI来联合设计BS有源波束和IRS无源波束的可行性。本章将继续针对IRS辅

助的MISO系统，研究基于角度信息的信道估计和波束设计方案。通过挖掘天线阵列的角

度特性，降低估计参数的维度。例如，文献 [77]为了降低mmWave MIMO系统信道估计的导

频开销，提出利用角度信息来估计mmWave信道，设计了一种基于快速DFT的空间旋转算

法，将大部分信道功率集中在有限的DFT网格上，高效率地估计出FDD以及TDD系统的角

度信息。然而，这种算法基于离散角度的假设，精确的角度不一定位于预先设定的离散网

格上，这种网格失配会引入量化误差，降低信道估计的准确性。为了解决这个问题，文

献 [78] 提出了一种简单的基于网格细化的角度估计方案，从而避免了信道估计的量化误差，

提高了信道估计的准确度。类似地，文献 [79] 利用角度的稀疏性和互易性设计了一种简单

的信道估计方案，大大降低了mmWave MIMO系统信道估计的导频开销和信道反馈开销。

后来，文献 [80]考虑一个基于FDD的mmWave MIMO系统，利用mmWave信道的角度的稳定

性，设计了一种基于角度信息的波束赋形方案，有效降低了信息反馈的频率和比特数量。

上述研究工作证实了利用角度信息，降低估计参数的维度以及简化系统设计的可行

性。受到上述工作的启发，本章首次引入角度域的概念以简化IRS辅助的MISO系统的信道

估计以及波束赋形设计。具体而言，本章提出了一种基于角度域的IRS辅助的MISO系统

模型，首先估计信道的角度信息，然后基于角度信息，提出了一种低复杂度的BS有源波

束和IRS无源波束的联合设计算法。该模型的主要优点如下：首先，仅需要数量极少的角

度信息，而不是对应于IRS的大规模信道矩阵，从而避免了大量的导频训练开销；其次，

由于上述原因，仅有非常少量的CSI需要从BS传送到IRS，因此只需用低容量的硬件线路

连接IRS和BS，这就使得IRS无需增加过多的硬件成本即可获得CSI。从而很容易地实现

了BS和IRS间的信息交换，便于BS有源波束和IRS无源波束的联合优化。

本章内容安排如下：4.2节介绍了基于角度域的IRS辅助的MISO系统的系统模型；
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4.3节提出了角度估计方案；4.4节根据估计的有效角度，提出了一种BS有源波束和IRS无

源波束的联合设计方案；4.5节详细分析了用户的可达速率；4.6节提供了数值仿真结果以

验证信道估计和波束赋形方案的性能，并揭示了关键参数对系统性能的影响；最后，4.7节

对本章进行了总结。

4.2 系系系统统统模模模型型型

如图4.1所示，考虑一个IRS辅助的无线通信系统。BS在IRS的辅助下和一个单天线用

户进行通信。基站配备N =
√
N ×

√
N 的URA，IRS配备M =

√
M ×

√
M的URA。两个相

邻BS天线之间的距离为dBS，而两个相邻反射元之间的距离为dIRS。此外，BS经由反馈链

路与IRS控制器连接，使得它们可以进行信息交换（例如，CSI和相移等信息）。

BS

IRS

IRS

图 4.1 系统模型

由于IRS一般部署在和BS以及用户都有LoS路径的位置，因此采用莱斯信道模型对具

有LoS分量的信道进行建模。具体来说，BS-IRS信道可以表示为

HB2I =

√
αB2I

vB2I

vB2I + 1
b
(
θ̄x-B2Ia, θ̄y-B2Ia

)
aT
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
+

√
αB2I

1

vB2I + 1
H̃B2I, (4.1)

其中H̃B2I 表示LoS分量，其元素服从CN (0, 1)分布，αB2I 表示大尺度衰落系数，vB2I 表示

莱斯因子，a和b分别是BS和IRS的阵列响应。两个有效AOD（即沿着x和y轴方向的两个
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相邻天线的相位差）分别表示为

θ̄x-B2I = −
2πdBS

λ
cos θB2I cosϕB2I, (4.2)

θ̄y-B2I = −
2πdBS

λ
cos θB2I sinϕB2I, (4.3)

其中λ是载波波长，θB2I 和ϕB2I 分别是BS到IRS的仰角和方位角。类似的，两个有效AOA表

示为

θ̄x-B2Ia =
2πdIRS

λ
cos θB2Ia cosϕB2Ia, (4.4)

θ̄y-B2Ia =
2πdIRS

λ
cos θB2Ia sinϕB2Ia, (4.5)

其中θB2Ia and ϕB2Ia分别是到达IRS处的仰角和方位角。此外，进一步假设dBS = dIRS = λ
2
。

阵列响应向量a
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
的第n个元素和b

(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
的第m个元素分别为

an = ej(iN,nθ̄x-B2I+jN,nθ̄y-B2I), (4.6)

bm = ej(iM,mθ̄x-B2I+jM,mθ̄y-B2I), (4.7)

其中

iN,n = Remainder
(
n− 1√

N

)
, n = 1, ..., N, (4.8)

jN,n = Quotient
(
n− 1√

N

)
, n = 1, ..., N, (4.9)

iM,m = Remainder
(
m− 1√

M

)
,m = 1, ...,M, (4.10)

jM,m = Quotient
(
m− 1√

M

)
,m = 1, ...M. (4.11)

类似地，IRS-用户信道表示为

hT
I2U =

√
αI2U

vI2U

vI2U + 1
bT
(
θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)
+

√
αI2U

1

vI2U + 1
h̃T

I2U. (4.12)

另外，BS-用户信道表示为

hT
B2U =

√
αB2U

vB2U

vB2U + 1
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)
+

√
αB2U

1

vB2U + 1
h̃T

B2U. (4.13)

在下行数据传输时期，BS发射信号ws，其中w是有源波束，s是给用户的数据符号。

用户接收到的信号为

yU =
(
hT

B2U + hT
I2UΘHB2I

)
ws+ nU, (4.14)

其中nU ∼ CN (0, σ2
0)表示AWGN，相移矩阵Θ = diag (ξ)，其中ξ = [ejϑ1 , ..., ejϑn , ..., ejϑM ]

T
表

示无源波束向量。

为了便于设计有源波束w和IRS无源波束ξ，接下来将进行角度估计。
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4.3 角角角度度度信信信息息息获获获取取取

本节提出了一种检测方法，以估计BS到用户的有效角度（即θ̄x-B2U 和θ̄y-B2U），基于此，

推导出IRS与用户之间的有效角度。接下来，将在4.4节中利用这些估计的有效角度来设

计BS有源波束和IRS无源波束。

在角度估计期间，IRS处于关闭状态。用户向BS发送功率为Pq的未经调制的载波，那

么BS接收的基带信号为

r = h∗
B2Uq + nBS =

√
αB2UvB2U

vB2U + 1
a
(
−θ̄x-B2U,−θ̄y-B2U

)
q +

√
αB2U

vB2U + 1
h̃∗

B2Uq + nBS, (4.15)

其中q =
√

Pqe
jθq 是未调制的载波的基带等效表示，nBS ∼ CN

(
0, σ2

BS,0

)
是AWGN。

第n根天线接收到的信号为

rn =

√
αB2UvB2U

vB2U + 1
anq +

√
αB2U

vB2U + 1
h̃B2U,nq + nBS,n (4.16)

=

√
αUvB2U

vB2U + 1
e(−iN,nθ̄x-B2U−jN,nθ̄y-B2U)q +

√
αB2U

vB2U + 1
h̃B2U,nq + nBS,n.

第n根天线接收信号的相位可以被分解为

ϑn = θq − iN,nθ̄x-B2U − jN,nθ̄y-B2U + en, (4.17)

其中en表示由噪声和NLoS路径引起的相位不确定性。

命题4.1. 在莱斯因子和接收SNR较大的情况下，相位不确定度en 近似服从高斯分

布N (0, σ2
e)，其中

σ2
e =

4− π

8vB2U
+

(4− π) (vB2U + 1)

8αB2UPqvB2U
σ2

BS,0. (4.18)

证明: 见附录B.1。 �

注4.1. 从命题4.1中可以观察到相位不确定性是关于发射功率的递减函数，并且随着莱斯因

子的增加而减小。

天线接收信号rn和rm之间的相位差为

∆θ̄n,m = θn − θm = − (iN,n − iN,m) θ̄x-B2U − (jN,n − jN,m) θ̄y-B2U +∆en,m, (4.19)
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其中∆en,m = en − em ∼ N
(
0, σ2

pd

)
，σ2

pd = 2σ2
e。接下来，将利用相位差∆θ̄n,m来估计θ̄x-B2U

和θ̄y-B2U。具体而言，利用
N
2
个相位差即∆θ̄n,mn , n = 1, ..., N

2
,mn = N − n + 1，来估计BS

到用户的有效角度，并得出了下面的重要结论。

定理4.1. θ̄x-B2U和θ̄y-B2U的ML估计值为

ˆ̄θx-B2U = −
6

N/2∑
n=1

(iN,n − iN,mn)∆θ̄n,mn

N (N − 1)
, (4.20)

ˆ̄θy-B2U = −
6

N/2∑
n=1

(jN,n − jN,mn)∆θ̄n,mn

N (N − 1)
. (4.21)

证明: 见附录B.2。 �

推论4.1. θ̄x-B2U和θ̄y-B2U可以被分解为

θ̄x-B2U = ˆ̄θx-B2U + ϵx-B2U, (4.22)

θ̄y-B2U = ˆ̄θy-B2U + ϵy-B2U, (4.23)

其中ϵx-B2U和ϵy-B2U 表示估计误差，并服从高斯分布N (0, σ2
est)，其中方差σ2

est为

σ2
est =

6σ2
pd

N (N − 1)
. (4.24)

证明: 根据定理4.1并利用

∆θ̄n,mn ∼ N
(
− (iN,n − iN,mn) θ̄x-B2U − (jN,n − jN,mn) θ̄y-B2U, σ

2
pd

)
, (4.25)

推论4.1即可得证。 �

注4.2. 推论4.1表明，估计误差的方差随着天线数的平方近似成反比地下降，这表明增

加BS天线数量可以显著地提高角度估计的准确度。

当BS和用户之间存在LoS路径时，可以通过测量到达不同天线的时间差来准确地获得
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它们之间的距离dB2U
[81]。获得有效角度和距离后，即可估计出用户的位置(x̂U, ŷU, ẑU)：

x̂U = −dB2U
ˆ̄θx-B2U

π
, (4.26)

ŷU = −
dB2U

ˆ̄θy-B2U

π
, (4.27)

ẑU = −
dB2U

√
π2 − ˆ̄θ2x-B2U − ˆ̄θ2y-B2U

π
, (4.28)

其中假设基站在坐标原点(0, 0, 0)。

已知估计的用户位置(x̂U, ŷU, ẑU)以及完美的IRS位置(xI, yI, zI)，那么IRS到用户的有效

角可由以下引理给出。

引理4.1. IRS到用户的有效角度为

ˆ̄θx-I2U =
(xI − x̂U)π

d̂I2U

, (4.29)

ˆ̄θy-I2U =
(yI − ŷU)π

d̂I2U

, (4.30)

其中d̂I2U =
√
(x̂U − xI)

2 + (ŷU − yI)
2 + (ẑU − zI)

2。

证明: 引理4.1可以通过简单的基础几何知识来证明。 �

定理4.2. IRS到用户的有效角度可以分解为

θ̄x-I2U = ˆ̄θx-I2U + φ1ϵx-B2U + φ2ϵy-B2U, (4.31)

θ̄y-I2U = ˆ̄θy-I2U + φ2ϵx-B2U + φ3ϵy-B2U, (4.32)

其中

φ1 = Ra

{
1−

ˆ̄θ2x-I2U

π2
+

ˆ̄θ2x-I2U
ˆ̄θz-I2U

π3

}
, (4.33)

φ2 = Ra

{
−
ˆ̄θx-I2U

ˆ̄θy-I2U

π2
+

ˆ̄θx-I2U
ˆ̄θy-I2U

ˆ̄θz-I2U

π3

}
, (4.34)

φ3 = Ra

{
1−

ˆ̄θ2y-I2U

π2
+

ˆ̄θ2y-I2U
ˆ̄θz-I2U

π3

}
, (4.35)

其中Ra , dB2U

d̂I2U
， ˆ̄θz-I2U , (zI−ẑU)π

d̂I2U
。
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证明: 见附录B.3。 �

注4.3. 定理4.2表明除了 ˆ̄θx-B2U 和
ˆ̄θy-B2U之外，

ˆ̄θx-I2U 和
ˆ̄θy-I2U 的准确性也和IRS到用户的距离以

及BS到用户的距离有着很大的关系。具体而言，估计误差随着Ra , dB2U

d̂I2U
的增加，呈现出线

性增加的趋势，这表明将IRS部署在距离BS近的位置可以提高角度估计的准确度。

4.4 BS波波波束束束和和和IRS波波波束束束的的的联联联合合合设设设计计计

接下来，利用所估计的角度，联合设计BS波束和IRS波束以最大化用户平均接收信号

功率：

Pr = E
{∣∣(hT

B2U + hT
I2UΘHB2I

)
w
∣∣2} . (4.36)

首先给出用户平均接收信号功率的表达式。

命题4.2. 用户平均接收信号功率为

Pr = wHTw, (4.37)

其中

T , βB2I2U
(
ΘH̄B2I

)H
BΘH̄B2I +

√
βB2I2UβB2U

((
ΘH̄B2I

)H
C+CHΘH̄B2I

)
(4.38)

+ βB2UA+ σ2
NLoSIN ,

其中

H̄B2I , b
(
θ̄x-B2Ia, θ̄y-B2Ia

)
aT
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
, (4.39)

βB2I2U , αI2UαB2IvB2IvI2U

(vB2I + 1) (vI2U + 1)
, (4.40)

βB2U , vB2UαB2U

vB2U + 1
, (4.41)

σ2
NLoS , M

αI2UαB2I

vB2I + 1

(
1 +

vB2I

vI2U + 1

)
+

αB2U

vB2U + 1
. (4.42)

矩阵A ∈ CN×N , B ∈ CM×M 和C ∈ CM×N 中的元素分别为

[A]mn =
[
Â
]
mn

exp

(
−1

2
σ2

est

{
i2N,mn + j2N,mn

})
, (4.43)

[B]mn =
[
B̂
]
mn

exp

(
−1

2
σ2

est

{
(iM,mnφ1 + jM,mnφ2)

2 + (jM,mnφ2 + jM,mnφ3)
2}) , (4.44)

[C]mn=
[
Ĉ
]
mn

exp

(
−1
2
σ2

est

{
(iM,mφ1+jM,mφ2−iN,n)

2+(iM,mφ2+jM,mφ3−jN,n)
2}) , (4.45)
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其中iM,mn , (iM,n − iM,m), jM,mn , (jM,n − jM,m), Â , a∗
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
aT
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
,

B̂ , b∗
(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
bT
(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
，Ĉ , b∗

(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
aT
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
.

证明: 见附录B.4。 �

建立优化问题：

max
{Θ,w}

Pr = wHTw,

s. t. |w|2 ≤ PBS, |[Θ]ii| = 1, i = 1, ...,M,
(4.46)

其中PBS是BS的最大发射功率。

由于相移矩阵Θ和BS波束w的优化相互耦合，解决上述优化问题的复杂度较高。因

此，本节采用一种低复杂度的交替优化的方法，求解该优化问题的一个有效次优解。具体

而言，首先固定Θ来优化w，然后固定w来更新Θ。这样，通过迭代地执行此过程，即可

获得w和Θ的次优解。

4.4.1 BS有源波束设计

固定相移矩阵Θ，优化问题(4.46)可以简化为

max
{w}

P (w) = wHTw,

s. t. |w|2 ≤ PBS .
(4.47)

上述问题是一个凸问题，等价于

min
{w}

L (w, µ) = −wHTw + µ
(
|w|2 − PBS

)
,

s. t. µ > 0.
(4.48)

其KKT（Karuch-Kuhn-Tucker）条件为

∇wL (w, µ) = −2Tw + 2µw = 0, (4.49)

∇µL (w, µ) = |w|2 − PBS = 0. (4.50)

根据上述KKT条件可得

w =
√

PBStmax, (4.51)

其中tmax是T最大特征值对应的特征向量。
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4.4.2 IRS无源波束设计

给定BS有源波束w，优化问题(4.46)可以表示为

max
{Θ}

P (Θ) , βB2I2Uw
H
√
βB2I2UβB2U

(
ΘH̄B2I

)H
BΘH̄B2Iw

+
√
βB2I2UβB2U

(
wH
(
ΘH̄B2I

)H
Cw +wHCHΘH̄B2Iw

)
+βB2Uw

HAw + σ2
NLoSw

Hw

s. t. |[Θ]ii| = 1, i = 1, ...,M.

(4.52)

根据EHXHF = xH (E∗ ⊙ F)，其中X = diag (x)，可以将目标函数表示为

P (Θ) = βB2I2Utr
(
ΘHBΘH̄B2IwwHH̄H

B2I

)
(4.53)

+
√
βB2I2UβB2Uξ

H
(
H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw

)
+
√

βB2I2UβB2U
(
H̄T

B2Iw
T ⊙wHCH

)
ξ

+ βB2Uw
HAw + σ2

NLoSw
Hw.

利用XHEYF = xH
(
E⊙ FT

)
y，其中X = diag (x)和Y = diag (y)，上述等式可以进

一步表示为

P (ξ) = βB2I2Uξ
H
(
B⊙

(
H̄B2IwwHH̄H

B2I

)T)
ξ (4.54)

+
√
βB2I2UβB2Uξ

H
(
H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw

)
+
√

βB2I2UβB2U
(
H̄T

B2Iw
T ⊙wHCH

)
ξ

+ βB2Uw
HAw + σ2

NLoSw
Hw,

根据上式，优化问题转化为

max
{ξ}

P (ξ) = βB2I2Uξ
H
(
B⊙

(
H̄B2IwwHH̄H

B2I

)T)
ξ

+
√
βB2I2UβB2Uξ

H
(
H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw

)
+
√
βB2I2UβB2U

(
H̄T

B2Iw
T ⊙wHCH

)
ξ

+βB2Uw
HAw + σ2

NLoSw
Hw

s. t. |ξi| = 1, i = 1, ...,M.

(4.55)

由于|ξi| = 1，因此tr
(
ξξH

)
= M。为了处理非凸约束|ξi| = 1，首先将优化问题(4.55)

松弛为下面的凸约束（即ℓ∞约束）问题：

max
{ξ}

P (ξ)

s. t. tr
(
ξξH

)
= M, ∥ξ∥∞ ≤ 1.

(4.56)
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由于ℓ∞是不可导的，因此可以采用p值较大的ℓp去近似ℓ∞，即 lim
p→∞

ℓp = ℓ∞。另外，通

过罚函数的方式将第二个约束纳入目标函数中。具体而言，采用如下形式的对数罚函数

F (x) =


−1

κ
ln (x) , x > 0

∞, x ≤ 0

,

其中κ是表示罚函数的惩罚力度的系数。因此，优化问题可以转化为

min
{ξ}

G(ξ) = F
(
1− ∥ξ∥p

)
− βB2I2Uξ

H
(
B⊙

(
H̄B2IwwHH̄H

B2I

)T)
ξ

−
√
βB2I2UβB2Uξ

H
(
H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw

)
−
√
βB2I2UβB2U

(
H̄T

B2Iw
T ⊙wHCH

)
ξ

s. t. tr
(
ξξH

)
= M.

(4.57)

接下来，将通过梯度下降的方法来解决上述优化问题。计算目标函数G(ξ)的梯度

∇ξG(ξ) =
∥ξ∥1−p

p ζ

2κ
(
1− ∥ξ∥p

) −∇ξP (ξ), (4.58)

其中ζ =
[
ξ1|ξ1|p−2, ξ2|ξ2|p−2, ..., ξM |ξM |p−2]T。

计算梯度∇ξP (ξ)

∇ξP (ξ)=2βB2I2U

(
B⊙ (H̄B2IwwHH̄H

B2I)
T
)
ξ+2

√
βB2I2UβB2URe

(
(H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw)1N

)
,

(4.59)

其中1N 表示一个所有元素全为1的N × 1维的向量。

因此，∇ξG(ξ)可以计算为

∇ξG(ξ) = −2βB2I2U

(
B⊙

(
H̄B2IwwHH̄H

B2I

)T)
ξ (4.60)

− 2
√
βB2I2UβB2URe

((
H̄∗

B2Iw
∗ ⊙Cw

)
1N

)
+

∥ξ∥1−p
p ζ

2κ
(
1− ∥ξ∥p

) .
由于tr

(
ξξH

)
= M的约束，因此将ggd = −∇ξG(ξ)投影到tr

(
ξξH

)
= M 的切平面

gp = ggd −
gT

gdξ
∗ξ

∥ξ∥2
. (4.61)

之后，用gp作为梯度下降法的搜索方向。具体过程参见算法2。
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算法 2 IRS无源波束设计算法
1: Initialization : 初始化ξ1，p > 0, 计数变量i = 0，最大迭代次数Niter > 0，ε > 0 ，

κ > 0.

2: repeat

3: i← i+ 1.

4: 根据(4.60)计算梯度。

5: 根据(4.61)计算搜索方向gp。

6: 对于0 ≤ ϖ ≤ 1，通过以下式子搜索

ϖ⋆ = argmax
ϖ

P

(
(1−ϖ) ξi +ϖ

√
M

gp

∥gp∥2

)
. (4.62)

7: 更新：

ξi+1 = (1−ϖ⋆) ξi +ϖ⋆
√
M

gp

∥gp∥2
. (4.63)

8: until |P (ξi+1)− P (ξi)| ≤ ε或者i ≥ Niter.

9: Output : ξ⋆ = exp [jangle(ξi)].

算法 3联合优化算法
1: Initialization :给定初始值ξ0, w0，计数变量i = 0。

2: repeat

3: 设计BS有源波束：给定ξ0，通过4.4.1节中给出的结果(4.51)得到有源波束wi+1。

4: 设计IRS无源波束：给定wi+1，通过算法2优化无源波束得到ξi+1。

5: i← i+ 1。

6: until ξi和wi收敛。

7: Output : ξ⋆ = ξi和w⋆ = wi.

4.4.3 BS有源波束和IRS无源波束的联合设计

基于4.4.1节和4.4.2节中的内容，算法3给出了一种联合优化方案，即对BS有源波束

和IRS无源波束进行迭代优化。

命题4.3. 该联合优化算法始终保证了P (wi+1, ξi+1) ≥ P (wi, ξi)。

证明: 1) P (wi+1, ξi+1) ≥ P (wi, ξi+1)的证明
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固定ξ，w的优化是一个凸问题。wi+1是在给定ξi+1时的最优解。因此，下式成立

P (wi+1, ξi+1) ≥ P (wi, ξi+1) . (4.64)

2) P (wi+1, ξi+1) ≥ P (wi+1, ξi)的证明

给定wi+1，P (wi+1, ξi+1)的泰勒展开为

P (wi+1, ξi+1) = P (wi+1, ξi) + (∇ξiP )H {P (wi+1, ξi+1)− P (wi+1, ξi)} (4.65)

+ o
{
(P (wi+1, ξi+1)− P (wi+1, ξi))

2} .
根据算法2中的(4.63)，对任意ϖ → 0，上述等式可以重新表示为

P (wi+1, ξi+1) = P (wi+1, ξi) + (∇ξiP )H
√
M

gp

∥gp∥2
ϖ⋆ + o

{
ϖ⋆2

}
(4.66)

≈ P (wi+1, ξi) + (∇ξiP )Hgp

√
M

∥gp∥2
ϖ⋆.

接下来，计算(∇ξiP )Hgp

(∇ξiP )Hgp =
(
ggd +∇ξiF

(
1− ∥ξi∥2

))H
gp. (4.67)

重申

∇ξiF
(
1− ∥ξi∥2

)
=
∥ξi∥1−p

p Ωξi

2κ
(
1− ∥ξi∥p

) , (4.68)

其中Ω = diag
(
|ξ1|p−2, |ξ2|p−2, ..., |ξM |p−2)，gp = ggd−

gT
gdξi

∗ξi

∥ξi∥2
，可得

(
∇ξiF

(
1− ∥ξi∥2

))H
gp =

0。因此，(∇ξiP )Hgp 可以计算为

(∇ξiP )Hgp = gH
gdgp = ∥ggd∥2

(
1− (cos ϱ)2

)
≥ 0, (4.69)

其中ϱ = arcos
(

gH
gdξi

∥ggd∥∥ξi∥

)
是向量ggd 和ξi之间的角度。

将(4.69)代入(4.66)可得

P (wi+1, ξi+1)− P (wi+1, ξi) = (∇ξiP )Hgp

√
M

∥gp∥2
ϖ⋆ ≥ 0. (4.70)

因此，结合1)和2)可得

P (wi+1, ξi+1) ≥ P (wi, ξi+1) ≥ P (wi, ξi) . (4.71)

�
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注4.4. 虽然由于问题的非凸性只能得到次优解，但是所提出的联合优化算法提供了一种可

以逐渐增加平均接收功率的有效方法。

注4.5. BS有源波束设计的复杂度主要在于特征向量的计算，复杂度为O (N3)。而IRS波束

设计算法的复杂度主要在于(4.60)中梯度的计算，包括ℓp以及
(
B⊙

(
H̄B2IwwHH̄H

B2I

)T)
ξ的

计算。因此，算法2每次迭代的复杂度为O (M2 + pM)。最终，得到联合波束设计算法每

次迭代的复杂度为O (Niter (M
2 + pM) +N3)，其中Niter 表示算法2的迭代次数。

4.5 可可可达达达速速速率率率分分分析析析

本节将对可达速率进行详细的分析。

定理4.3. 可达速率可由下式给出

R = log2

(
1 +

w̃HTw̃

σ2
0

)
, (4.72)

其中w̃ ,
√
PBStmax。

证明: 利用命题4.2，定理4.3即可得证。 �

定理4.3给出了可达速率的确切表达式，量化了关键系统参数（例如，BS天线和反射

元的数量）以及估计误差对可达速率的影响。例如，可以看出，SNR与T密切相关，根据

命题4.2中T的具体表达式，可以得出以下结论：随着角度估计误差的增加，SNR几乎成指

数式地下降。这是因为采用不准确的估计角度所设计的波束难以对准用户，从而导致用户

有效接收功率的严重损失。

推论4.2. 假设莱斯因子较大，用户在靠近IRS的位置，那么可达速率可以近似为

Rapprox = log2

(
1 +

PBSΩ

σ2
0

)
, (4.73)

其中

Ω , NβB2I2U

M∑
m=1

M∑
n=1

ξ∗mξn[B]mnb
∗
B2Ia,mbB2Ia,n (4.74)

+ 2
√
βB2I2UβB2URe

{
M∑

m=1

ξ∗mb
∗
B2Ia,m

(
N∑
i=1

[C]mia
∗
B2I,i

)}
+NβB2U +Nσ2

NLoS,

其中aB2I,m和bB2Ia,m分别是aT
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
和bT

(
θ̄x-B2Ia, θ̄y-B2Ia

)
的第m个元素。
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证明: 见附录B.5。 �

推论4.2表明增加BS天线的数量可以大大提高可达速率。具体而言，BS-用户链路

和BS-IRS-用户级联链路的SNR均随N成线性增长。此外，为了更进一步的分析，还推导出

了可达速率的上界。

命题4.4. 可达速率的上界为

Rupper = log2

(
1 +

PBSN
(
βB2I2UM

2 + 2
√
βB2I2UβB2UM + βB2U + σ2

NLoS

)
σ2
0

)
. (4.75)

证明: 根据推论4.2并利用
M∑

m=1

am ≤
M∑

m=1

|am|，可得

Ω ≤ NβB2I2U

M∑
m=1

M∑
n=1

|[B]mn|+ 2
√
βB2I2UβB2U

M∑
m=1

N∑
i=1

|[C]mi|+NβB2U +Nσ2
NLoS. (4.76)

注意到|[B]mn| ≤ 1以及|[C]mi| ≤ 1，命题(4.75)即可得证。 �

命题4.4表明在固定发射功率的情况下，可达速率主要由反射元和BS天线的数量决定。

具体而言，有效SNR与BS天线的数量成正比。此外，BS-IRS-用户的级联链路获得了M2

的功率增益，IRS不仅在IRS-用户的链路中实现了M 倍的无源波束赋形增益，而且还通过

在BS-IRS的链路中收集了更多的信号功率获得了M倍的固有孔径增益。值得注意的是，根

据能量守恒定律，只有当
√

MAp ≪ dB2I 时，M2的功率增益才成立，其中Ap是每个反射元

的有效孔径/面积 [38]。

4.6 仿仿仿真真真结结结果果果

本节将提供数值仿真结果以分析基于角度域的IRS辅助的无线通信系统的性能，并

验证所提出的ML估计器以及波束赋形方案的性能。将大尺度衰落系数建模为α = L−χ
d ，

其中χ 是路径损耗指数，Ld 是传输距离。假设基站位于坐标系原点，用户和IRS的位置

分别表示为(dB2U, θB2U, ϕB2U) 和(dB2I, θB2I, ϕB2I)。除非另有说明，否则仿真中采用如下参

数：N = 16,M = 256, PBS = 10 dBm, σ2
0 = −60dBm, vB2U = vI2U = vB2I = 5, χB2U = χI2U =

χB2I = 2.5，IRS位置(42m, 63◦,−16◦)，用户位置(41m, 47◦,−16◦)。

图4.2展示了定理4.1给出的ML估计器的性能，其中分析结果根据推论4.1中的(4.24)所

生成。另外，将基于MUSIC的角度估计方法作为基准方案，进行了比较。分别定

义MSEx-B2U 和MSEy-B2U为E{(ˆ̄θx-B2U − θ̄x-B2U)
2
} 和E{(ˆ̄θy-B2U − θ̄y-B2U)

2
}。可以看到，数值结
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果与分析结果完全匹配，从而验证了解析表达式的正确性。尽管基于MUSIC的角度估计方

法比所提出的角度估计方法性能稍好一些，但与所提出的方法相比，它需要更多的训练时

间并且具有更高的计算复杂度。此外，正如推论4.1中所预期的那样，增加BS天线的数量

可以大大减少均方误差。这是因为使用大量的BS天线，可以获得更多与角度相关的数据，

基于这些数据，可以更准确地估计角度信息。由于较大的莱斯因子意味着由NLoS路径引

起的不确定性更小，所以MSE是关于莱斯因子的递减函数。另外，随着接收SNR的增加，

噪声所引起的不确定性逐渐减小，因此MSE随接收SNR的增加而减小。
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图 4.2 ML估计器的性能

图4.3展示了由引理4.1给出的IRS到用户的有效角度的MSE，其中分析结果是根据定

理4.2所生成，当Ra = 3时，用户位置设置为(57.8m, 63◦,−16◦)，MSEx-I2U 和MSEy-I2U 分别

定义为E{(ˆ̄θx-I2U − θ̄x-I2U)
2

}和E{(ˆ̄θy-I2U − θ̄y-I2U)
2

}.。可以看到，数值曲线与分析曲线非常吻

合。此外，由于IRS-用户有效角度的计算依赖于BS-用户有效角度的估计值，因此MSE随

着BS接收SNR的增加而逐渐降低。而且，增加Ra将严重降低角度估计的准确性，原因是

较大的Ra意味着用户更接近IRS，这使得反射信道的角度估计对θ̄x-B2U 以及θ̄y-B2U 的估计误

差更加地敏感。

图4.4展示了算法3的收敛性。正如命题4.3中所分析的一样，所提出的波束赋形算法随

着迭代次数的增加可以逐渐提高用户接收SNR。此外，该算法仅经过少数几次迭代即可收

敛，因此具有较低的复杂度。并且增加反射元数量可以进一步改善接收SNR，证实了部

署IRS可以带来显著的性能增益。

图4.5展示了所提出的波束赋形算法（即算法3）的性能，其中N = 4，M = 36。而且，
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图 4.4 波束赋形算法的收敛性

将基于完美CSI的波束赋形算法 [13]以及基于角度信息（采用MUSIC方法估计角度）的波束

赋形算法分别作为基准算法1和基准算法2，和所提出的波束赋形算法进行了比较。可以看

出，所提出的基于角度的波束赋形算法与两个基准算法具有相近的性能。基准算法1取得

了最好的性能，但是需要完美CSI，存在导频开销大的问题。尽管基准算法2的性能比所提

出的算法的性能稍好一些，但是基准算法2采用了MUSIC方法来估计角度信息，而MUSIC

角度估计方法相比于所提出的角度估计方法，具有更高的导频开销和计算复杂度。
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图 4.5 波束赋形算法的性能

图4.6描述了反射元数量对BS波束方向图的影响，其中用户位置(41m, 133◦,−16◦)，

IRS位置(42m, 63◦,−16◦)，N = 36。可以看到，反射元数量为400时，主瓣位于用户方向。

随着反射元数量的增加，用户方向上的波瓣逐渐变小，主瓣出现在IRS方向上，这是因为

增加反射元的数量可以增强BS-IRS-用户的级联链路。
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图 4.6 反射元数量对BS波束方向图的影响

图4.7展示了不同设置下的用户可达速率，其中近似速率和极限值所对应的曲线分别

是根据推论4.2和命题4.4所绘制。可以很容易地观察到，这两条曲线和准确速率所对应的

曲线具有相同的变化趋势，验证了推论4.2和命题4.4中的分析结果。而且，有IRS时的可

达速率远远高于没有IRS时的可达速率，证实了部署IRS可以带来显著的性能增益。此外，

当BS和用户之间的直接链路不存在时，无法获得关于BS-用户以及IRS-用户信道的任何信
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息，因此具有极低的可达速率。
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图 4.7 不同设置下的用户可达速率

4.7 本本本章章章小小小结结结

本章考虑了基于角度域的IRS辅助的无线通信系统，提出了BS-用户有效角度的ML估

计器，基于该ML估计器，估计出IRS-用户有效角度。分析结果表明，增加BS天线的数量

可以显著减小估计误差。而且，将IRS放置在靠近BS的位置也有助于减小角度估计的误

差。然后，基于估计的角度，提出了一种低复杂度的BS有源波束和IRS无源波束的联合

优化算法。仿真结果表明，所提出的波束赋形算法和两种基准波束赋形算法（即基于完

美CSI的算法和基于MUSIC角度估计的算法）具有相似的性能。BS波束方向图表明，随着

反射元数量的增加，BS波束应该对准IRS方向。此外，对可达速率的分析量化了部署大

量BS天线或反射元的好处。具体而言，BS-用户链路和BS-IRS-用户级联链路可以分别获得

数量级为N 和NM2的功率增益。
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5.1 引引引言言言

上一章研究了基于角度信息的信道估计方案和波束赋形方案，有效降低了信道估计的

导频开销以及波束设计的复杂度。然而，IRS辅助的无线通信系统中除了存在信道估计开

销大的问题，还存在估计不准确的问题。现有文献中大多基于完美CSI来联合设计BS有源

波束和IRS无源波束。然而在信道估计有误差的情况下，用户的速率难以保证。为了解决

这个问题，文献 [82] 考虑非完美的反射信道，研究了IRS辅助的多用户系统中有源和无源波

束的鲁棒性设计，在满足用户最差QoS的条件下最小化BS发射功率。更进一步，文献 [83]

考虑非完美的级联信道，针对IRS协助的物理层安全系统，设计了鲁棒性的波束成形方案

以最大化系统能效。结果表明，即使在CSI不完美的情况下，使用IRS也能有效地提高系统

能效。同样针对IRS协助的物理层安全系统，文献 [84] 考虑非完美的级联信道，通过设计鲁

棒性的波束赋形方案在满足中断概率约束下最小化BS发射功率。

然而，上述鲁棒性的波束设计方案都是基于不完美的瞬时CSI。由于IRS数量庞大的反

射元，瞬时CSI的获取会导致极大的导频开销。为了解决上述问题，一种可能的方法是仅

估计信道的角度信息，即AoA和AoD。由于IRS和BS的位置保持固定，因此BS和IRS之间

的信道变化非常缓慢，可以通过计算AoA和AoD来准确估计 [76]。然后，利用全球定位系统

（Global Positioning System，GPS）提供的用户位置信息，可以获得IRS-用户的反射信道的

角度信息。然而，由于用户的移动性和GPS的精度，用户位置信息可能不准确，从而导致

估计的角度信息有误差。

因此，本章针对用户位置不确定性所导致的信道估计误差，提出了一种鲁棒性的波束

设计框架。与采用传统误差模型的文献 [82–84] 不同，本章首先设计了基于位置信息的信道

估计方案，然后提出了与位置不确定性相关的更实际的信道估计误差模型。考虑位置误

差满足有界球面误差模型的情况，联合设计BS有源波束和IRS无源波束以最小化BS发射功

率，同时针对所有可能的位置误差都要求满足最低可达速率的约束。

本章内容安排如下：5.2节介绍了基于IRS辅助的MISO系统的系统模型；5.3节提出了
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图 5.1 IRS辅助的MISO系统

基于位置信息的信道估计方案；5.4节考虑由于位置不确定性所导致的信道估计误差，设

计了一种鲁棒性的有源和无源波束联合优化算法；5.5节提供了数值仿真结果以验证所提

出的鲁棒性波束赋形算法的性能；最后，5.6节对本章进行了总结。

5.2 系系系统统统模模模型型型

如图5.1所示，本章考虑一个IRS辅助的MISO系统，其中BS在IRS的协助下与单天线

用户进行通信。BS具有N 个天线，IRS具有M 个反射元。BS和IRS均为URA，大小分别

为Ny ×Nz和My ×Mz ，其中Ny（Nz）和My （Mz）分别表示沿y（z）轴的BS天线和反射

元的数量。此外，假设由于阻塞或不利的传播环境，BS和用户之间不存在直接信道。

5.2.1 下行链路数据传输

在下行链路数据传输阶段，BS发送信号x = ws，其中w是BS波束赋形向量，s是给用

户的信息符号，且满足E {|s|2} = 1。用户接收的信号为

y = gT
I2UΘGB2Iws+ n, (5.1)

其中gI2U ∈ CM×1 表示IRS到用户的信道，GB2I ∈ CM×N 表示BS到IRS的信道，n 是均

值为零方差为σ2
0的AWGN。 IRS的相移矩阵表示为Θ = diag (ξ) ∈ CM×M，其中ξ =

[ejϑ1 , ..., ejϑn , ..., ejϑM ]
T ∈ CM×1表示无源波束。
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5.2.2 信道模型

考虑窄带mmWave系统，并采用窄带几何信道模型。因此，IRS-BS信道可以表示为

GB2I=
D∑
l=1

βlb(ϑz-B2Ia,l, ϑy-B2Ia,l)a
T (ϑz-B2I,l, ϑy-B2I,l), (5.2)

其中D是路径数，βl是第l条路径的信道系数，a和b分别为BS和IRS的阵列响应向量。第l

条路径的有效AoD，即沿z和y轴的两个相邻天线之间的相位差分别由下面两个式子给出：

ϑz-B2I,l = −
2πdBS

λ
sin θB2I,l, (5.3)

ϑy-B2I,l = −
2πdBS

λ
cos θB2I,l sinϕB2I,l, (5.4)

其中dBS 是相邻BS天线之间的距离，λ是载波波长，θB2I,l和ϕB2I,l 分别是对应于AoD的仰角

和方位角。同样，两个有效AoA可以分别表示为

ϑz-B2Ia,l =
2πdIRS

λ
cos θB2Ia,l cosϕB2Ia,l, (5.5)

ϑy-B2Ia =
2πdIRS

λ
cos θB2Ia,l sinϕB2Ia,l, (5.6)

其中dIRS 是相邻反射元之间的距离，θB2Ia,l 和ϕB2Ia,l 分别表示仰角和方位角。此外，进一步

假设dBS = dIRS = λ
2
。

阵列响应向量a (ϑz, ϑy) ∈ CN×1 的第s个元素和b (ϑz, ϑy) ∈ CM×1 的第i个元素分别表

示为

[a (ϑz, ϑy)]s = ejπ{(sm−1)ϑz+(sn−1)ϑy}, (5.7)

[b (ϑz, ϑy)]i = ejπ{(im−1)ϑz+(in−1)ϑy}, (5.8)

sm = s− (⌈s/Nz⌉ − 1)Nz, sn = ⌈s/Nz⌉, (5.9)

im = i− (⌈i/Mz⌉ − 1)Mz, in = ⌈i/Mz⌉, (5.10)

其中j =
√
−1，[z]i表示向量z的第i个元素。

由于IRS通常部署在用户附近，因此采用LoS模型对IRS与用户之间的反射信道进行建

模，将IRS到用户的反射信道表示

gT
I2U = αI2Ub

T (ϑz-I2U, ϑy-I2U) , (5.11)

其中αI2U 表示信道系数，IRS到用户的两个有效AoD（即ϑz-I2U和ϑy-I2U）分别定义为

ϑz-I2U=−
2dIRS

λ
sin θI2U=− sin θI2U, (5.12)

ϑy-I2U=−
2dIRS

λ
cos θI2U sinϕI2U= −cos θI2U sinϕI2U, (5.13)

其中θI2U 和ϕI2U分别表示仰角和方位角（如图5.1所示）。
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5.2.3 可达速率

用户的可达速率为

R = log2

(
1 +

∣∣gT
I2UΘGB2Iw

∣∣2/σ2
0

)
. (5.14)

5.3 基基基于于于位位位置置置信信信息息息的的的信信信道道道估估估计计计

在IRS辅助的无线通信系统中，由于IRS的位置固定，BS-IRS信道（即GB2I）通常会长

期保持恒定，所以可以准确地进行估计。因此，假设GB2I完全已知。相反，由于用户的移

动性，反射信道gI2U随时间变化，需要实时估计更新，因此，本节提出了一种基于位置信

息的信道估计方案来估计反射信道gI2U。

仰角θI2U 和方位角ϕI2U与IRS和用户的位置坐标之间有如下关系

yU−yI=dI2U cos θI2U sinϕI2U, zU−zI = dI2U sin θI2U, (5.15)

其中dI2U 表示IRS和用户之间的距离，(xI, yI, zI)和(xU, yU, zU)分别表示IRS和用户的位置坐

标。将(5.15)代入(5.12)和(5.13)，得到有效AoD（即ϑz-I2U和ϑy-I2U）和IRS以及用户位置的

关系

ϑy-I2U = (yI − yU) /dI2U, ϑz-I2U = (zI − zU) /dI2U. (5.16)

实际中，通过GPS获取的用户位置信息是不完美的。令(x̂U, ŷU, ẑU)表示用户位置坐标

的估计值，∆ , [∆xU,∆yU,∆zU]
T 表示估计误差。那么，IRS到用户的有效AoD的估计值

为

ϑ̂y-I2U = (yI − ŷU)/d̂I2U, ϑ̂z-I2U = (zI − ẑU)/d̂I2U. (5.17)

命题5.1. IRS到用户的有效AoD可以分解为

ϑz-I2U = ϑ̂z-I2U + ϵz-I2U, ϑy-I2U = ϑ̂y-I2U + ϵy-I2U, (5.18)

其中

ϵz-I2U=

(
ϑ̂2

z-I2U − 1
)
∆zU+ϑ̂z-I2Uϑ̂y-I2U∆yU+ϑ̂z-I2Uϑ̂x-I2U∆xU

d̂I2U

, (5.19)

ϵy-I2U=

(
ϑ̂2

y-I2U−1
)
∆yU+ϑ̂y-I2Uϑ̂z-I2U∆zU+ϑ̂y-I2Uϑ̂x-I2U∆xU

d̂I2U

, (5.20)
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其中(xU, yU, zU)表示用户的准确位置，ϑ̂x-I2U , xI−x̂U

d̂I2U
，∆xU = xU − x̂U，∆yU = yU − ŷU以

及∆zU = zU − ẑU分别表示沿着x、y和z轴方向的位置误差。

证明: 根据(5.17)再经过一些简单的数学推演，命题5.1即可得证。 �

利用命题5.1中的结论，反射信道可表示为

gI2U = ĝI2U ⊙ eI2U, (5.21)

其中⊙表示Hadamard乘积，ĝI2U = αI2Ub(ϑ̂z-I2U, ϑ̂y-I2U)表示反射信道的估计值，eI2U 表示估

计误差，其第i个元素为[eI2U]i = ejπf
T
i ∆，其中

fi = [aimin , bimin , cimin ]
T , (5.22)

aimin , (im − 1)
ϑ̂z-I2Uϑ̂x-I2U

d̂I2U
+ (in − 1)

ϑ̂y-I2Uϑ̂x-I2U

d̂I2U
, (5.23)

bimin , (im − 1)
ϑ̂z-I2Uϑ̂y-I2U

d̂I2U
+ (in − 1)

ϑ̂2
y-I2U − 1

d̂I2U
, (5.24)

cimin , (im − 1)
ϑ̂2

z-I2U − 1

d̂I2U
+ (in − 1)

ϑ̂y-I2Uϑ̂z-I2U

d̂I2U
, (5.25)

im = i− (⌈ i

Mz

⌉ − 1)Mz, in = ⌈ i

Mz

⌉. (5.26)

5.4 鲁鲁鲁棒棒棒性性性波波波束束束设设设计计计

假设位置误差被限制在半径为Υ的球体内，即∥∆∥2 ≤ Υ2。通过联合设计BS有源波

束w和IRS无源波束ξ，在最差QoS约束下（即不论位置误差是多少可达速率应始终高于阈

值r）最小化BS发射功率。该优化问题可以建模为

min
{w, ξ}

∥w∥2 (5.27)

s. t. R ≥ r,∀∥∆∥2 ≤ Υ2, |ξi| = 1, i = 1, . . . ,M.

将(5.14)和(5.21)代入(5.27)，得到

min
{w, ξ}

∥w∥2 (5.28)

s. t. |(ĝI2U ⊙ eI2U)
TΘGB2Iw|

2≥(2r − 1)σ2
0,∀∥∆∥2≤Υ2,

|ξi| = 1, i = 1, . . . ,M.
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5.4.1 问题转化

令d , diag(ĝI2U)ΘGB2Iw以及∆̄ , ∆

d̂I2U
，(5.28)中的鲁棒性约束可以重新表示为

∣∣eTI2Ud
∣∣2 ≥ (2r − 1)σ2

0,∀∥∆̄∥2 ≤
Υ2

d̂2I2U

. (5.29)

由于位置误差集合的连续性，(5.29)是一个非凸约束，涉及无限多个不等式约束。为

了处理该无限不等式约束，下面给出(5.29)左边式子的近似值。

命题5.2. (5.29)左边式子可以近似为

∣∣eTI2Ud
∣∣2 ≈ Q+ 2ϕT∆̄+ ∆̄TΦ∆̄, (5.30)

其中[Φ]sl =
M∑

m=1

M∑
n=1

[d]m[d]
∗
n

[
f̄m − f̄n

]
s

[
f̄m − f̄n

]
l
，Q =

∣∣1Td
∣∣2，ϕ =

M∑
m=1

M∑
n=1

[d]m[d]
∗
n

(
f̄m − f̄n

)
，

f̄m , jπd̂I2Ufm，[Φ]sl表示Φ中第s行第l列的元素。

证明: 该命题可以通过应用二阶泰勒展开式进行证明。 �

根据命题5.2，(5.29)可以被重新表示为

Q+ 2ϕT∆̄+ ∆̄TΦ∆̄ ≥ (2r − 1)σ2
0, ∀∥∆̄∥2 ≤

Υ2

d̂2I2U

. (5.31)

然后，利用以下引理将约束(5.31)转化为只涉及一个矩阵不等式的等效形式。

引理5.1. (General S-Procedure) 考虑二次矩阵不等式（Quadratic Matrix Inequality，QMI）
[85]

h(X) = XHAX+ 2Re
(
BHX

)
+C ≽ 0, (5.32)

∀X ∈
{
Y|tr

(
DYYH

)
≤ 1,D ≽ 0

}
,

其中tr (·)表示矩阵的迹, A,D ∈ Hm，Hm表示m×m Hermitain矩阵的集合，X,B ∈ Cm×n，

C ∈ Hn。该QMI仅在以下条件下成立：存在µ ≥ 0使得C BH

B A

− µ

In 0

0 −D

 ≽ 0, (5.33)

并且存在一个点X̄使得h(X̄) ≽ 0。
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应用引理5.1将约束(5.31)转化为Q− (2r − 1)σ2
0 − µ ϕT

ϕ Φ+ µ
d̂2I2U
Υ2 I3

 ≽ 0, (5.34)

其中µ ≥ 0是一个松弛变量。

变换后的约束(5.34)仅涉及一个矩阵不等式约束，与原始约束(5.29)中的无限多个约束

相比，该约束更适合算法设计。但是，所产生的优化问题关于变量w 和ξ仍然是非凸的。

因此，接下来将采用交替优化方法来迭代优化w和ξ。

5.4.2 优化有源波束

对于给定的无源波束ξ，关于有源波束w的子问题可以表示为

min
{w,µ}

∥w∥2 , s.t. (5.34), µ ≥ 0. (5.35)

但是，约束(5.34)是非凸的。为了解决这个问题，将优化问题转换为秩为1约束下

的SDP问题。定义新的变量为W̄ = wwH，那么优化问题(5.35)转化为

min
{W̄∈SN+ , µ}

tr
(
W̄
)

(5.36)

s. t.

Q̄− (2r − 1)σ2
0 − µ ϕ̄T

ϕ̄ Φ̄+ µ
d̂2I2U
Υ2 I3

 ≽ 0,

rank
(
W̄
)
= 1, µ ≥ 0,

其中SN
+ 表示N ×N的半正定Hermitain矩阵的集合，

Q̄ = 1T
MTW̄TH1M , (5.37)[

ϕ̄
]
q
= tr

(
DqTW̄TH

)
, (5.38)[

Φ̄
]
sl
= tr

(
AslTW̄TH

)
, (5.39)

其中1M 表示所有元素全为1的M × 1 向量，T = diag(ĝI2U)ΘGB2I，矩阵Dq ∈ RM×M 以

及Asl ∈ RM×M 的第m行第n列的元素分别为

[Dq]mn =
[
f̄m − f̄n

]
q
, (5.40)

[Asl]mn =
[
f̄m − f̄n

]
s

[
f̄m − f̄n

]
l
. (5.41)
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优化问题(5.36)的非凸性是由于秩约束造成的。通常，这种秩约束问题具有非确定项

多项式（Non-Deterministic Polynomial，NP）的复杂度。为了克服这个问题，采用SDR技

术将上述优化问题转化为

min
{W̄∈SN+ , µ}

tr
(
W̄
)

(5.42)

s. t.

Q̄− (2r − 1)σ2
0 − µ ϕ̄T

ϕ̄ Φ̄+ µ
d̂2I2U
Υ2 I3

 ≽ 0, µ ≥ 0. (5.43)

最终，将该问题转化成了凸的SDP问题，因此可以通过凸优化工具（例如，CVX）有

效地解决。尽管不能保证SDR获得的解满足秩约束，但在求解优化问题（5.42）的基础上，

可以通过高斯随机化的方法获得一个满足秩约束的可行解。

5.4.3 优化无源波束

对于给定的有源波束w，关于无源波束ξ的子问题变成了一个可行性问题。为了进

一步提高优化性能，引入了松弛变量v，该变量被解释为用户的“ SINR残差”。因此，关

于ξ的可行性问题可建模如下

max
{ξ,v,µ}

v, (5.44)

s. t.Modified-(5.34), v ≥ 0, µ ≥ 0, |ξi| = 1, i = 1, . . . ,M,

其中Modified-(5.34)是通过将(5.34)中的(2r − 1)σ2
0 替换为(2r − 1)σ2

0 + v所得到。

采用变量替换的方法来解决非凸约束(5.34)以及单位模约束，并定义新的变量Ξ =

ξξH，那么优化问题(5.44)转化为

max
{Ξ,µ,v}

v, (5.45)

s. t.

Q̃− (2r − 1)σ2
0 − µ− v ϕ̃T

ϕ̃ Φ̃+ µ
d̂2I2U
Υ2 I3

 ≽ 0,

[Ξ]ii = 1, i = 1, . . . ,M,

rank (Ξ) = 1, Ξ ∈ SM
+ , v ≥ 0, µ ≥ 0,
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算法 4联合优化算法
1: Initialization :给定初始值ξ0, w0和计数变量i = 0。

2: repeat

3: 给定无源波束ξi，求解子问题(5.42)，之后采用高斯随机生成的方法获得一个可行的

发射波束wi+1。

4: 给定有源波束wi+1，求解子问题(5.50)，之后采用高斯随机生成的方法获得一个可行

的相移波束ξi+1。

5: i← i+ 1。

6: until (5.42)中目标函数的增量低于一个阈值ε > 0。

7: Output : ξ⋆ = ξi以及w⋆ = wi。

其中

Q̃ = 1T
MΠΞΠH1M , (5.46)

[ϕ̃]q = tr(DqΠΞΠH), (5.47)

[Φ̃]sl = tr(AslΠΞΠH), (5.48)

Π = diag(diag(ĝI2U)ΘGB2Iw). (5.49)

采用SDR技术处理(5.45)中秩约束的非凸性，并将上述优化问题转化为

max
{Ξ,µ,v}

v, (5.50)

s. t.

Q̃− (2r − 1)σ2
0 − µ− v ϕ̃T

ϕ̃ Φ̃+ µ
d̂2I2U
Υ2 I3

 ≽ 0,

[Ξ]ii = 1, i = 1, . . . ,M, Ξ ∈ SM
+ , v ≥ 0, µ ≥ 0.

最终，将问题转化成了凸的SDP问题，可以通过CVX有效解决。之后，基于求

解(5.44)所获得的高秩解，应用高斯随机化方法可获得满足秩约束的可行解。

5.4.4 联合优化有源波束和无源波束

优化问题(5.27)通过交替求解两个子问题(5.42)和(5.50)来解决，其详细过程参见算法4。

注5.1. 所有考虑的子问题都是SDP问题，可以通过内点法解决。因此，子问题(5.42)的复杂

度近似为o1 = O(
√
5((N(N+1)

2
+2)3 +16(N(N+1)

2
+2)2 +64(N(N+1)

2
+2)))，子问题(5.50)的复
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杂度近似为o2 = O(
√
5((M(M−1)

2
+ 2)3 + 16(M(M−1)

2
+ 2)2 + 64(M(M−1)

2
+ 2)))。这样，整个

算法每次迭代的复杂度为o1 + o2。这就要求BS具有强大的计算能力，以便实时更新BS有

源波束和IRS无源波束。

注5.2. 由于在解决两个子问题时采用了SDR技术并采用高斯随机生成技术，因此无法保证

所提出的交替算法的严格收敛性。但是对于每个子问题，这样的SDR方法，在高斯随机生

成次数足够多时至少可以保证达到最优目标值的π
4
。

5.5 仿仿仿真真真结结结果果果

本节提供数值仿真结果以评估所提出的鲁棒性波束赋形算法的性能。假设所考虑的系

统在28 GHz下运行，带宽为100MHz，噪声频谱功率密度为-169dBm/Hz。 IRS位于笛卡尔

坐标系的原点(0, 0, 0)，BS和用户的位置分别为(100,−100, 0)和(20, 20,−20)。除非另有说

明，否则采用以下参数设置：N = 16，M = 100以及Υ = 4。

图5.2将所提出的鲁棒方案与非鲁棒优化方案 [13]进行了比较。值得注意的是，目标速

率r是预定义的阈值，而图2中的x轴（即R）是随机信道和随机位置误差下获得的速率。所

提出的鲁棒性波束赋形方案要求在所有可能的位置误差下可达速率都应超过阈值r，而非

鲁棒波束赋形方案则将估计的信道视为完美信道，并采用和所提出方案相同的发射功率，

以最大化用户速率为目标。可以很容易地看出，采用鲁棒性波束赋形方案的用户速率变化

远远小于非鲁棒性波束赋形方案。而且，针对所有可能的用户位置误差，所提出的鲁棒性

波束赋形方案均可始终保证目标速率。相比之下，采用非鲁棒的优化方案，用户速率会在

很大范围内变化。例如，在r = 6的情况下，用户速率范围在0 bits/s/Hz到7.2 bits/s/Hz之间

变化，而且还有很高的概率（超过80%）无法达到目标速率。

图5.3展示了发射功率随目标速率的变化。显然，要达到更高的目标速率，就需要更大

的功率。另外，随着位置不确定性（以Υ度量）的增加，所需的发射功率也会变大，这样

才能使得所有可能的位置误差情况下均可实现目标速率。另外，由于IRS的波束赋形增益

和孔径增益都随反射元数量的增加而增加，因此发射功率随着反射元数量的增加而显著下

降，这表明了IRS在降低能耗方面具有显著的效果。

5.6 本本本章章章小小小结结结

本章针对IRS辅助的MISO通信系统，考虑了用户位置的不确定性，提出了一种鲁棒性
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图 5.2 鲁棒性波束赋形方案的性能
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图 5.3 不同设置下的BS发射功率

的波束赋形方案。首先利用泰勒展开和S-Procedure技术处理位置误差的不确定性，然后利

用SDR技术将非凸问题转换为一系列凸的SDP子问题，最后可通过一些凸优化工具（例如，

CVX）有效地解决。仿真结果表明，所提出的鲁棒性波束赋形算法可以始终满足QoS要

求，而不受位置不确定性的影响，而非鲁棒优化算法 [13]满足QoS要求的概率不超过20%。
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6.1 引引引言言言

前三章针对IRS辅助的MISO单用户系统，分别基于统计CSI、角度信息以及不完

美CSI三种情况进行了系统分析和设计。为了充分发挥IRS的潜力，文献 [13;49;50] 提出

了IRS辅助的多用户系统，并通过波束设计减轻用户之间的干扰。由于资源竞争和不同用

户之间的干扰，IRS辅助的多用户系统的波束设计将会变得更加复杂。文献 [13] 针对IRS辅

助的多用户系统首次提出了一种基于交替优化的波束设计方法，通过联合优化BS有源波束

和IRS无源波束在用户速率约束下最小化BS发射功率。同样考虑IRS辅助的多用户MISO系

统，文献 [49] 考虑在AP功率受限的情况下最大化系统和速率。首先，采用ZF传输方案简化

和速率最大化问题，然后采用交替优化的方法迭代优化BS发射功率和IRS无源波束。结果

表明，采用IRS后，系统吞吐量至少提高40%，而无需额外的能量消耗。

然而，上述文献都要求瞬时CSI已知，由于IRS的无源体系结构和大量的反射元，瞬

时CSI的获取将导致极大的导频开销。此外，由于BS和IRS之间进行信息交换需要单独的

反馈链路，高容量的反馈链路会增加IRS的硬件成本。在多用户的情况下，所需估计的信

道参数数量更多，上述两大问题也将变得更加严峻。为了解决上述两个问题，本章提出了

一种新颖的基于位置信息的多IRS辅助的多用户系统框架。与需要完整CSI且耗费大量导频

开销的传统设计框架相比，所提出的基于位置信息的设计框架主要具有以下三个优点：首

先，可以通过GPS轻松地获得位置信息，因此可以极大地减少导频开销；其次，位置信息

与瞬时CSI相比变化较慢，因此不需要频繁地更新；此外，由于BS和IRS之间仅需要共享

非常少量的位置信息，因此仅需低容量的反馈链路，这进一步降低了IRS的实现成本。

本章首先利用位置信息来估计角度信息，并刻画了估计误差的统计特性。然后利用估

计的角度信息，设计了一种低复杂度的波束赋形方案，并获得了BS有源波束和IRS无源波

束的闭合表达式。之后，推导出可达速率的闭合表达式，揭示了一些关键系统参数例如定

位精度、反射元的数量、天线的数量和莱斯因子等对系统性能的影响。最后，提出了一种

最佳功率控制方案，在用户QoS约束下最小化BS发射功率。
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本章内容安排如下：6.2节介绍了多IRS辅助的多用户系统的系统模型；6.3节提出了基

于位置信息的角度估计方案；根据估计的有效角度，6.4节提出了一种低复杂度的BS有源

波束和IRS无源波束设计方案；然后，6.5节对用户可达速率进行了详细的分析；6.6节提出

了一种最佳功率控制方案；6.7节提供了数值仿真结果；最后，6.8节对本章进行了总结。

6.2 系系系统统统模模模型型型

如图6.1所示，本章考虑一个多IRS辅助的多用户系统，其中一个具有N根天线

的BS与K个单天线用户进行通信，每个用户都由一个具有M 个反射元的IRS进行辅

助。BS和IRS均为ULA [41;86]，BS位于笛卡尔坐标系的原点，BS和IRS的ULA均沿y轴方向。

BS经由低容量硬件链路与IRS连接，以便互相交换信息（例如，CSI和相移信息等）。此外，

假设由于阻塞或不利的传播环境，BS和用户之间不存在直接路径。

IRS 1 

IRS 2 

1 

2 

BS 

图 6.1 多IRS辅助的多用户系统

为了充分发挥IRS的潜力，通常将IRS部署在和BS和用户之间均有LoS路径的理想位

置。因此，采用莱斯衰落对BS到IRS以及IRS到用户的信道进行建模，BS到第m个IRS的信

道可以表示为

GB2I,m=

√
αB2I,mvB2I,m

vB2I,m+1
ḠB2I,m+

√
αB2I,m

vB2I,m+1
G̃B2I,m, (6.1)

其中G̃B2I,m∈ CM×N 表示NLoS分量，其各元素服从复高斯分布CN (0, 1)，αB2I,m 表示大尺

度衰落，vB2I,m表示莱斯因子，LoS分量ḠB2I,m∈ CM×N 表示为

ḠB2I,m = b (ϑy-B2Ia,m) a
T (ϑy-B2I,m) , (6.2)
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其中a (ϑy-B2I,m)∈ CN×1 是BS的阵列响应向量，其中有效出发角（即沿着y轴方向的相

邻天线的相位差）可以表示为ϑy-B2I,m = −2πdBS
λ

cos θB2I,m sinϕB2I,m，其中dBS 表示BS相邻

天线间的距离，λ 是载波波长，θB2I,m 和ϕB2I,m 分别表示BS到第m 个IRS的仰角和方位

角。类似地，b (ϑy-B2Ia,m)∈ CM×1 表示第m个IRS的阵列响应向量，其中有效出发角表

示为ϑy-B2Ia,m = 2πdIRS
λ

cos θB2Ia,m sinϕB2Ia,m，其中dIRS 表示相邻反射元之间的距离，θB2Ia,m

和ϕB2Ia,m分别是第m个IRS的仰角和方位角。此外，假设dBS = dIRS = λ
2
。

阵列响应向量a (ϑ)的第n个元素和b (ϑ)的第l个元素分别由下面两个式子给出

an = ejπ(n−1)ϑ, n = 1, ..., N, (6.3)

bl = ejπ(l−1)ϑ, l = 1, ...,M. (6.4)

类似地，第m个IRS到第k个用户的信道gT
I2U,mk∈ C1×M 表示为

gT
I2U,mk=

√
αI2U,mkvI2U,mk

vI2U,mk + 1
ḡT

I2U,mk+

√
αI2U,mk

vI2U,mk + 1
g̃T

I2U,mk, (6.5)

其中LoS分量ḡT
I2U,mk∈ C1×M 可以表示为ḡT

I2U,mk = bT (ϑy-I2U,mk)。

在下行信号传输阶段，BS发送信号

x =
K∑
i=1

wisi, (6.6)

其中wi∈ CN×1表示基站发射波束，si是给第i个用户的符号，满足E {|si|2} = 1。

第k个用户接收到的信号可以表示为

yk =
K∑

m=1

K∑
i=1

gT
I2U,mkΘmGB2I,mwisi + nk, (6.7)

其中nk ∼ CN (0, σ2
0) 表示AWGN，第m个IRS的相移矩阵为Θm = diag (ξm)∈ CM×M，其

中ξm = [ejϑm,1 , ..., ejϑm,n , ..., ejϑm,M ]
T∈ CM×1表示IRS无源波束。

6.3 基基基于于于位位位置置置信信信息息息的的的角角角度度度信信信息息息获获获取取取

为了设计有源波束wi 和无源波束ξm，CSI的获取是必要的。本节将利用GPS提供的用

户位置信息来获取LoS路径的角度信息。此外，由于IRS位置固定，因此假设BS拥有完美

的IRS位置信息。

假设基站位于原点位置(0, 0, 0)，第m个IRS的位置为(xI,m, yI,m, zI,m)，计算从基站到

第m个IRS的有效AOD

ϑy-B2I,m = − yI,m

dB2I,m
, (6.8)
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其中dB2I,m =
√

x2
I,m + y2I,m + z2I,m表示基站到第m个IRS的距离。

类似地，计算第m个IRS的有效AOA

ϑy-B2Ia,m =
yI,m

dB2I,m
. (6.9)

由于用户的移动性或其他不利条件，GPS所提供的用户位置信息存在误差。用户k的

准确位置(xU,k, yU,k, zU,k) 均匀分布在一个半径为Υ球心为(x̂U,k, ŷU,k, ẑU,k) 的球体内，其

中(x̂U,k, ŷU,k, ẑU,k)表示GPS提供的用户k的位置的估计值。

计算第m个IRS到第k个用户的有效AOD

ϑ̂y-I2U,mk =
yI,m − ŷU,k

d̂I2U,mk

, (6.10)

其中d̂I2U,mk =
√
(xI,m − x̂U,k)2 + (yI,m − ŷU,k)2 + (zI,m − ẑU,k)2 表示第m个IRS到第k个用户

的距离。

命题6.1. 第m个IRS到第k个用户的有效AOD可以分解为

ϑy-I2U,mk = ϑ̂y-I2U,mk + ϵy-I2U,mk, (6.11)

其中

ϵy-I2U,mk =

(
ϑ̂2

y-I2U,mk − 1
)
∆yU,k + ϑ̂y-I2U,mkϑ̂z-I2U,mk∆zU,k + ϑ̂y-I2U,mkϑ̂z-I2U,mk∆zU,k

d̂I2U,mk

, (6.12)

其中ϑ̂x-I2U,mk , xI,m−x̂U,k

d̂I2U,mk
， ϑ̂z-I2U,mk , zI,m−ẑU,k

d̂I2U,mk
，∆xU,k = xU,k − x̂U,k，∆yU,k = yU,k −

ŷU,k和∆zU,k = zU,k − ẑU,k 分别表示沿着x、y和z轴的位置误差。

证明: 利用泰勒展开并经过简单的推导，命题6.1即可得证。 �

定理6.1. 估计误差ϵy-I2U,mk的概率密度函数（Probability Density Function，PDF）由下式给

出

fϵy-I2U,mk
(x) = −

3d̂3I2U,mk

4Υ3
Φ−3

y-I2U,mkx
2 +

3d̂I2U,mk

4Υ
Φ−1

y-I2U,mk, |x| ≤
Υ

d̂I2U,mk

Φy-I2U,mk, (6.13)

其中

Φy-I2U,mk ,
√(

ϑ̂2
y-I2U,mk − 1

)2
+ ϑ̂2

y-I2U,mkϑ̂
2
z-I2U,mk + ϑ̂2

y-I2U,mkϑ̂
2
x-I2U,mk. (6.14)
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估计误差ϵy-I2U,mk的均值和方差分别为

µy-I2U,mk = E {ϵy-I2U,mk} = 0, (6.15)

σ2
y-I2U,mk = E

{
ϵ2y-I2U,mk

}
=

Υ2

5d̂2I2U,mk

Φ2
y-I2U,mk. (6.16)

证明: 见附录C.1。 �

注6.1. 定理6.1表明角度估计的准确性受用户位置不确定性以及IRS到用户距离的影响较大。

具体而言，角度估计误差的方差与 Υ2

d̂2I2U,mk

成正比，这意味着增加IRS和用户之间的距离可以

弥补由于用户位置不确定性所带来的不利影响。

6.4 有有有源源源波波波束束束和和和无无无源源源波波波束束束的的的设设设计计计

在获取角度信息之后，BS利用估计的角度来设计有源波束和无源波束。由于有源波束

和无源波束的优化是相互耦合的，由此产生的优化问题是非凸的，全局最优解通常很难获

得。现有文献提出了许多次优算法，例如交替优化。然而，由于反射元数量庞大，这些算

法的计算复杂度普遍很高。因此，本章提出分别在BS处和每个IRS处进行低复杂度的局部

优化，并获得了有源波束和无源波束的闭式解。

具体而言，BS利用BS-IRS链路的角度信息来设计有源波束。假设第k个用户由

第k个IRS进行协助，那么第k个用户的有源波束应该与第k个IRS对齐，即将有源波束设计

为

wk =

√
ηkρd
N

a∗
B2I,k, (6.17)

其中aB2I,k , a (ϑy-B2I,k)∈ CN×1, ρd表示基站的发射功率，0 < ηk < 1表示功率分配系数。

利用IRS-用户链路的角度信息设计无源波束。对于第k个用户而言，希望通过优化无

源波束ξk，最大化经由第k个IRS反射的接收信号功率，该优化问题建模为

max
Θk

∣∣gT
I2U,kkΘkGB2I,kwk

∣∣2 ,
s. t. |[Θk]ii| = 1, i = 1, ...,M.

(6.18)

根据ETXF = xT (E⊙ F)，其中X = diag (x)，可得

gT
I2U,kkΘkGB2I,kwk = ξTk (gI2U,kk ⊙GB2I,kwk) = ξTk (gI2U,kk ⊙ bB2I,k) a

T
B2I,kwk, (6.19)
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其中bB2I,k , b (ϑy-B2Ia,k)∈ CM×1。

根据上述等式，将(6.18)中的目标函数变换为∣∣ξTk (gI2U,kk ⊙ bB2I,k)
∣∣2 ∣∣aT

B2I,kwk

∣∣2 . (6.20)

注意到
∣∣aT

B2I,kwk

∣∣2是和ξk无关的一个常数，可将优化问题等价转化为

max
ξTk

∣∣ξTk (gI2U,kk ⊙ bB2I,k)
∣∣2 ,

s. t. |[ξk]i| = 1, i = 1, ...,M.

(6.21)

很明显，上述优化问题的解为ξk = (gI2U,kk ⊙ bB2I,k)
∗。利用估计的角度，将无源波束

设计为

ξk =
(
ˆ̄gI2U,kk ⊙ bB2I,k

)∗
, (6.22)

其中ˆ̄gI2U,mk = b
(
ϑ̂y-I2U,mk

)
∈ CM×1。

6.5 用用用户户户可可可达达达速速速率率率分分分析析析

本节将对多IRS辅助的多用户系统的可达速率进行详细的分析。考虑一种更实际的情

况，即第k个用户没有瞬时CSI的有效信道增益信息，因此可以将yk 重新表示为

yk = E
{
gT
kwk

}
sk︸ ︷︷ ︸

desired signal

+
(
gT
kwk − E

{
gT
kwk

})
sk︸ ︷︷ ︸

leakage signal

+ gT
k

K∑
i̸=k

wisi︸ ︷︷ ︸
inter-user interference

+ nk︸︷︷︸
noise

, (6.23)

其中第k个用户的等效信道定义为

gT
k =

K∑
m=1

gT
I2U,mkΘmGB2I,m. (6.24)

利用文献 [87]中的结论，第k个用户的可达速率可由下式给出

Rk = log2

1 +
Ak

Bk +
K∑
i ̸=k

Ck,i + σ2
0

 , (6.25)

其中Ak ,
∣∣E{gT

kwk

}∣∣2，Bk , E
{∣∣gT

kwk − E
{
gT
kwk

}∣∣2}，Ck,i , E
{∣∣gT

kwi

∣∣2}，分别表示
期望信号功率、泄露功率和干扰。

为了方便推导Rk的表达式，首先给出下面的引理。
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引理6.1. 参数ϱI2U,mk,s , ejπ(s−1)ϵy-I2U,mk 和ϱI2U,nk,l, n ̸= m的相关系数为

ζy-I2U,mk,nk,sl , E
{
ϱI2U,mk,sϱ

∗
I2U,nk,l

}
, (6.26)

=


1, s = 1且 l = 1

3
ϖ2

k,mn,sl

(
sinϖk,mn,sl

ϖk,mn,sl
− cosϖk,mn,sl

)
, 否则

其中

ϖk,mn,sl , πΥ
√

a2k,mn,sl + b2k,mn,sl + c2k,mn,sl, (6.27)

ak,mn,sl , (s− 1)
ϑ̂2

y-I2U,mk − 1

d̂I2U,mk

− (l − 1)
ϑ̂2

y-I2U,nk − 1

d̂I2U,nk

, (6.28)

bk,mn,sl , (s− 1)
ϑ̂y-I2U,mkϑ̂z-I2U,mk

d̂I2U,mk

− (l − 1)
ϑ̂y-I2U,nkϑ̂z-I2U,nk

d̂I2U,nk

, (6.29)

ck,mn,sl , (s− 1)
ϑ̂y-I2U,mkϑ̂x-I2U,mk

d̂I2U,mk

− (l − 1)
ϑ̂y-I2U,nkϑ̂x-I2U,nk

d̂I2U,nk

. (6.30)

证明: 采用和定理6.1的证明类似的方法，得到ϵy-I2U,mk的PDF。之后，利用ϵy-I2U,mk的PDF，

经过简单的推导即可完成引理6.1的证明。 �

定理6.2. 第k个用户的可达速率由下式给出

Rk = log2

1 +
Ak

Bk +
K∑
i ̸=k

Ck,i + σ2
0

 , (6.31)

其中Bk = Ck,k − Ak，

Ak =
ηkρd
N

∣∣∣∣∣
K∑

m=1

M∑
s=1

√
βB2I2U,mka

T
B2I,ma

∗
B2I,kζy-I2U,mk,s

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

∣∣∣∣∣
2

, (6.32)

Ck,i =
ηiρd
N

K∑
m=1

(
M

βB2I2U,mk

vI2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 +MN
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+MN
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(6.33)

+
ηiρd
N

K∑
m=1

M∑
s=1

M∑
l=1

βB2I2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 ζy-I2U,mk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l

+
ηiρd
N

K∑
m=1

K∑
n ̸=m

M∑
s=1

M∑
l=1

aT
B2I,ma

∗
B2I,i

√
βB2I2U,mka

H
B2I,naB2I,i

√
βB2I2U,nk

× ζy-I2U,mk,nk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,nk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,nn

]
l
,
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其中

βB2I2U,mk ,
αB2I,mvB2I,mαI2U,mkvI2U,mk

(vB2I,m + 1)(vI2U,mk + 1)
, (6.34)

ζy-I2U,mk,s =


3

ϖ2
y-I2U,mk,s

(
sinϖy-I2U,mk,s

ϖy-I2U,mk,s
− cosϖy-I2U,mk,s

)
s ̸=1

1 s=1

, (6.35)

ζy-I2U,mk,sl =


3

ϖ2
y-I2U,mk,sl

(
sinϖy-I2U,mk,sl

ϖy-I2U,mk,sl
− cosϖy-I2U,mk,sl

)
s ̸= l

1 s= l

, (6.36)

其中ϖy-I2U,mk,s , π(s−1)Φy-I2U,mkΥ

d̂I2U,mk
，ϖy-I2U,mk,sl , π(s−l)Φy-I2U,mkΥ

d̂I2U,mk
。

证明: 见附录C.2。 �

定理6.2提供了一个闭合形式的可达速率表达式，量化了关键参数例如天线数量、用户

数量、反射元数量、莱斯因子和用户位置不确定性等对系统性能的影响。由于较小的莱斯

因子意味着NLoS路径会带来更多的干扰，因此Rk是关于莱斯因子的递增函数。而且，由

于用户间干扰的增加，增加用户数量会降低用户可达速率。另外，随着用户位置不确定

性Υ的不断增加，ζy-I2U,mk,s → 0，因此Rk逐渐趋于零，这表明用户位置不确定性的增加将

显著降低用户的可达速率。此外，可以看到干扰项Ck,i随着aB2I,i和aB2I,m,m ̸= i相关性的增

加而增加，这表明IRS应该部署在相对于BS的不同方向上以减少来自多个IRS的干扰。理

想情况下，期望aT
B2I,ma

∗
B2I,i → 0,m ̸= i。

接下来，将考虑一些特殊情况，推导出更加简单直观的可达速率表达式。

6.5.1 理想的IRS部署方向

命题6.2. 为了减少来自多个IRS的干扰，理想情况下任何两个IRS的方向（相对于BS）都应

满足|ϑB2I,m − ϑB2I,i| = 2n
N
, i ̸= m,n ∈ {1, ..., N − 1}.

证明: 令aT
B2I,ma

∗
B2I,i = 0,m ̸= i，注意到

aT
B2I,maB2I,i =

sin
Nπ(ϑB2I,m−ϑB2I,i)

2

sin
π(ϑB2I,m−ϑB2I,i)

2

ejπ(N−1)
ϑB2I,m−ϑB2I,i

2 , (6.37)

再经过简单的数学推演，命题6.2即可得证。 �

命题6.2表明可以通过合理部署IRS来消除IRS之间的干扰。
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推论6.1. 当IRS部署在理想的方向（相对于BS），即满足aT
B2I,maB2I,i → 0,m ̸= i，可达速率

进一步简化为

Rk = log2

1 +
Ak

Bk +
K∑
i ̸=k

Ck,i + σ2
0

 , (6.38)

其中

Ak = NηkρdβB2I2U,kk

∣∣∣∣∣
M∑
s=1

ζy-I2U,kk,s

∣∣∣∣∣
2

, (6.39)

Ck,i = NMηiρd
βB2I2U,ik

vI2U,ik

+Mηiρd

K∑
m=1

(
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(6.40)

+Nηiρd

M∑
s=1

M∑
l=1

βB2I2U,ikζy-I2U,ik,sl

[
ˆ̄gI2U,ik

]
s

[
ˆ̄gI2U,ii

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,ik

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,ii

]
l
,

Bk = NMηkρd
βB2I2U,kk

vI2U,kk

+Mηkρd

K∑
m=1

(
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(6.41)

+NηkρdβB2I2U,kk

M∑
s=1

M∑
l=1

(
ζy-I2U,kk,sl − ζy-I2U,kk,sζ

∗
y-I2U,kk,l

)
.

证明: 根据定理6.2，并经过简单的数学推演，推论6.1即可得证。 �

从推论6.1，可以看到期望信号Ak 与βB2I2U,kk成正比，这表明用户应该由离其最近

的IRS协助。此外，可以看出，Ck,i随βB2I2U,ki, i ̸= k 成比例地增加，这意味着随着IRS

i, i ̸= k和第k个用户距离的增加，来自该IRS的干扰将逐渐地减小。根据以上两个观察现

象，可以得出IRS的部署应彼此远离的结论。此外，可以看到期望的信号功率与BS天线的

数量成正比，表明了BS采用多天线所带来的性能增益。

6.5.2 完美的用户位置信息

推论6.2. 当拥有完美的用户位置信息时，即Υ→ 0，可达速率可简化为

Rk = log2

1 +
Ak

Bk +
K∑
i ̸=k

Ck,i + σ2
0

 , (6.42)
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其中

Ak = NM2ηkρdβB2I2U,kk, (6.43)

Ck,i = NMηiρd
βB2I2U,ik

vI2U,ik

+Mηiρd

K∑
m=1

(
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(6.44)

+NηiρdβB2I2U,ik

∣∣∣∣∣sin
Mπ(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

sin
π(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

∣∣∣∣∣
2

,

Bk = NMηkρd
βB2I2U,kk

vI2U,kk

+Mηkρd

K∑
m=1

(
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
. (6.45)

证明: 首先考虑下列极限

lim
ϖ→0

ζ = lim
ϖ→0

3

ϖ2

(
sinϖ

ϖ
− cosϖ

)
. (6.46)

利用sinϖ和cosϖ在ϖ = 0处的泰勒展开，可得

lim
ϖ→0

sinϖ = ϖ − 1

6
ϖ3, (6.47)

lim
ϖ→0

cosϖ = 1− 1

2
ϖ2. (6.48)

根据上述泰勒展开的结果，将(6.46)变换为

lim
ϖ→0

ζ = lim
ϖ→0

3

ϖ2

{
ϖ − 1

6
ϖ3

ϖ
−
(
1− 1

2
ϖ2

)}
= 1. (6.49)

随着Υ→∞，ϖy-I2U,mk,s → 0，ϖy-I2U,mk,sl → 0以及ϖk,mn,sl → 0。

根据(6.49)可得ζy-I2U,mk,s → 1，ζy-I2U,mk,sl → 1以及ζy-I2U,mk,nk,sl → 1。

最后，简化推论6.1中给出的可达速率，推论6.2即可得证。 �

推论6.2显示，随着Υ趋于零，可达速率由于角度估计误差的消失而收敛到一个极限。

此外，期望信号功率与NM2成正比。N 倍的增益是通过有源波束赋形来实现，而M2倍

的增益则是由于IRS不仅在IRS-用户链路中实现了无源波束赋形的增益，而且还通过

在BS-IRS链路中收集更多信号功率而获得了固有的孔径增益。

为了获得更多直观的信息，接下来研究一些渐近情况。
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6.5.2.1 具有大量反射元的情况

推论6.3. 当反射元数目很大时，即M →∞，可达速率简化为

Rk = log2

1 +
NMηkβB2I2U,kk

N
K∑
i=1

ηi
βB2I2U,ik

vI2U,ik
+

K∑
m=1

(
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk
+

βB2I2U,mk

vB2I,m

)
 . (6.50)

证明: 从推论6.2开始并忽略一些和M无关的小量，最后经过简单的数学推演即可完

成推论6.3的证明。 �

从推论6.3中可以看出，可达速率主要由反射元的数量、天线数量、莱斯因子和功率分

配系数所决定。例如，SINR与反射元数量成正比，这表明了部署大量反射元在提高用户

可达速率方面的优势。然而实际应用中，为了控制IRS的部署成本，反射元数量不能无限

大，而且由于可达速率随反射元数量成对数增长，因此在反射元数量已经很大的情况下，

再增加反射元数量并不能带来非常显著的速率增益。因此，应谨慎选择IRS反射元的数量，

以在部署成本和可达速率之间取得良好的平衡。此外，可达速率是关于BS天线数量的增函

数。

6.5.2.2 具有大量BS天线的情况

推论6.4. 当基站天线数量很多时，即N →∞，可达速率简化为

Rk = log2

1 +
M2ηkβB2I2U,kk

M
K∑
i=1

ηi
βB2I2U,ik

vI2U,ik
+

K∑
i̸=k

ηiβB2I2U,ik

∣∣∣∣ sin Mπ(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

sin
π(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

∣∣∣∣2
 . (6.51)

证明: 从推论6.2开始并忽略一些跟N无关的小量，最后经过简单的数学推演即可完成

推论6.4的证明。 �

推论6.4表明，随着天线数量的增加，可达速率变得与天线数量无关，并逐渐收敛到一

个极限，该极限主要由反射元的数量以及IRS-用户的信道的莱斯因子所决定。具体而言，

可达速率随反射元数量的增加而增加，并且是关于IRS-用户信道的莱斯因子的增函数。此

外，BS-IRS的NLoS路径所引起的干扰随着N的增加而逐渐消失，这表明增加天线数量可

以减轻BS-IRS的NLoS路径所带来的不利影响。
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6.5.2.3 无NLoS路径的情况

推论6.5. 在无NLoS路径的情况下，即vI2U,mk →∞和vB2I,m →∞，可达速率简化为

Rk = log2

1 +
M2NηkβB2I2U,kk

N
K∑
i̸=k

ηiβB2I2U,ik

∣∣∣∣ sin Mπ(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

sin
π(ϑ̂I2U,ik−ϑ̂I2U,ii)

2

∣∣∣∣2 + σ2
0

 . (6.52)

证明: 从推论6.2开始，忽略一些随着vI2U,mk或者vB2I,m趋于零而趋于零的小量，最后经

过简单的数学推演，即可完成推论6.5的证明。 �

推论6.5表明，在没有NLoS路径的情况下，SINR主要由反射元的数量和天线数量决

定。具体而言，SINR与M2近似成正比。

6.5.2.4 IRS部署方向（相对于用户）的影响

命题6.3. 如果用户i ̸= k和用户k位于几乎相同的方向（相对于IRS i），即ϑ̂I2U,ik− ϑ̂I2U,ii → 0，

那么IRS i将会对用户k产生严重的干扰，干扰强度和M2成正比。

证明: 随着ϑ̂I2U,ik − ϑ̂I2U,ii → 0，Ck,i中的第二项可以近似为NM2ηiρdβB2I2U,ik，该项

与M2成正比。 �

6.6 功功功率率率控控控制制制

为了提高系统的能效并改善用户间干扰，本节提出了一种低复杂度的功率控制算法，

在满足最小用户速率的约束下最小化发射功率。

具体而言，将优化问题建模为

min
{p}

ρd,

s.t.
K∑
k=1

pk = ρd, Rk ≥ R̄k, pk ≥ 0, k = 1, ..., K,
(6.53)

其中p , [p1, ..., pk..., pK ]
T，pk , ηkρd，R̄k 是第k个用户要求的最小速率。

将等式约束代入目标函数，上述优化问题可以转化为

min
{p}

K∑
k=1

pk,

s.t. Rk ≥ R̄k, k = 1, ..., K, pk ≥ 0, k = 1, ..., K.

(6.54)
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根据定理6.2中所推导的可达速率表达式，上述优化问题变换为

min
{p}

K∑
k=1

pk,

s.t.
K∑
i̸=k

(
2R̄k − 1

)
c̄k,ipi +

{(
2R̄k − 1

)
b̄k − āk

}
pk +

(
2R̄k − 1

)
σ2
0 ≤ 0, k = 1, ..., K,

pk ≥ 0, k = 1, ..., K,

(6.55)

其中b̄k , c̄k,k − āk，

āk ,
1

N

∣∣∣∣∣
K∑

m=1

M∑
s=1

√
βB2I2U,mka

T
B2I,ma

∗
B2I,kζy-I2U,mk,s

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

∣∣∣∣∣
2

, (6.56)

c̄k,i ,
1

N

K∑
m=1

(
M

βB2I2U,mk

vI2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 +MN
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+MN
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(6.57)

+
1

N

K∑
m=1

M∑
s=1

M∑
l=1

βB2I2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 ζy-I2U,mk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l

+
1

N

K∑
m=1

K∑
n ̸=m

M∑
s=1

M∑
l=1

aT
B2I,ma

∗
B2I,i

√
βB2I2U,mka

H
B2I,naB2I,i

√
βB2I2U,nk

× ζy-I2U,mk,nk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,nk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,nn

]
l
.

上述优化问题可以表示为以下更为简洁的向量形式

min
{p}

1T
Kp,

s.t. d̄T
kp+

(
2R̄k − 1

)
σ2
0 ≤ 0, k = 1, ..., K, p ≥ 0,

(6.58)

其中1K , [1, 1, ..., 1]T ∈ CK×1，d̄k , [d̄k,1, ..., d̄k,i, ...d̄k,K ]
T，d̄k,i ,

(
2R̄k − 1

)
c̄k,i, i ̸= k，

d̄k,k ,
(
2R̄k − 1

)
b̄k − āk。

原始的优化问题转化为了标准的线性规划问题，可以借助优化工具（例如CVX）有效

解决。值得注意的是，如果要求的用户速率超过某个阈值，则功率控制问题将变得不可

行。此外，由于干扰的增加，该阈值随着用户位置不确定性（由Υ度量）的增加而减小。

注6.2. 与需要瞬时CSI的传统功率控制算法不同，所提出的功率控制算法仅需统计CSI（位

置信息和大尺度衰落系数），避免了获取瞬时CSI所需的高导频开销。

6.7 仿仿仿真真真结结结果果果

本节将提供仿真结果以分析位置信息辅助的多IRS系统的性能，并验证所提出

的波束赋形方案以及功率控制方案的性能。系统带宽设置为180kHz，噪声频谱功率
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密度-169dBm/Hz。对于BS-IRS信道，大尺度衰落系数建模为αB2I,m = C0(
dB2I,m

D0
)−κB2I，其

中dB2I,m表示BS到第m个IRS的距离，C0 是参考距离为D0 = 1m的路径损耗，κB2I表示路径

损耗指数。同样，对于IRS-用户信道，大尺度衰落系数建模为αI2U,mk = C0(
dI2U,mk

D0
)−κI2U。除

非另有说明，否则采用如下参数设置：C0 = −30dB, κB2I = κI2U = 2.5, ρd = 30dBm, vI2U =

vB2I = v = 5, N = 5, K = 4以及M = 16，BS位置(0, 0, 0)，4个IRS的位置

(240, 178,−20), (333, 68,−20), (362,−75,−20), (319,−241,−20), (6.59)

以及4个用户的位置

(224, 168,−40), (314, 64,−40), (343,−71,−40), (303,−229,−40). (6.60)

图6.2展示了不同用户位置误差和不同莱斯因子情况下的系统和速率，其中分析曲线

是根据定理6.2所产生。可以看到数值结果与分析结果完全吻合，从而验证了解析表达式

的正确性。由于用户间干扰和泄漏功率的共同作用，和速率在高SNR时达到饱和。而且，

随着用户位置不确定性的增加，和速率显著降低。例如，ρd = 40dBm,Υ = 0.5和vB2I =

vI2U = 5时，和速率约为16 bits/s/Hz，但随着Υ增加到2，和速率降低至5.5 bits/s/Hz。另外，

由于NLoS路径所引起的干扰的减少，和速率随莱斯因子的增加而增加。
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图 6.2 不同设置下的系统和速率

图6.3展示了IRS部署方向对和速率的影响，其中Υ = 1m。对于非正交IRS方向的情况，

4个IRS的位置分别为：(278, 113,−20)，(338, 41,−20)，(367,−45,−20)和(370,−151,−20)。

对于正交IRS方向的情况，4个IRS的位置由(6.59)给出。具有正交IRS方向（即aT
B2I,ma

∗
B2I,i =
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0,m ̸= i）的分析结果曲线是根据推论6.2所产生，而具有非正交IRS方向的分析结果曲线

是根据定理6.2所产生。可以看到，具有正交IRS方向的分析结果与它们的数值结果非常吻

合，从而验证了推论6.2中的分析结果。此外，正如命题6.2中所预期的一样，由于IRS间干

扰的减少，正交IRS方向情况下的和速率远远高于非正交IRS方向情况下的和速率。
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图 6.3 IRS部署方向对和速率的影响

图6.4展示了用户位置固定时IRS位置对和速率的影响。可以看到和速率不是关

于BS到IRS距离的单调函数。当将IRS部署在BS和用户中间时，和速率最差，而将IRS移

向BS或用户则可以改善系统和速率，这表明应该将IRS部署在BS或用户附近。

图6.5展示了反射元数量对和速率的影响，其中近似结果是根据推论6.3所产生。可以

看到近似结果与数值结果非常吻合，从而验证了推论6.3的正确性。此外，正如推论6.3所

预期的那样，和速率随着反射元数量的增加呈现出对数增长的趋势。而且，由于BS波束增

益的增加，增加天线数量可以有效改善系统和速率。

图6.6展示了天线数量对和速率的影响，其中ρd = 40dBm，“极限”曲线是根据推

论6.4所产生。正如所预期的一样，和速率随着天线数量的增加而逐渐收敛到一个极限，该

极限主要由反射元数量以及IRS-用户信道的莱斯因子所决定。和速率极限随着反射元数量

的增加而增加。而且由于NLoS路径所造成的干扰的减小，增加莱斯因子可以进一步提升

系统和速率。

图6.7展示了莱斯因子对和速率的影响，其中“极限”曲线是根据推论6.5所生成。可

以看出，和速率随着莱斯因子的增加而逐渐收敛到一个极限，该极限主要由反射元数量
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图 6.4 IRS部署位置对和速率的影响
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图 6.5 反射元数量对和速率的影响

决定。而且正如推论6.5中所预期的那样，增加反射元数量可以显著提高系统和速率。例

如，当莱斯因子比较大时，随着反射元数量从4增加到8，和速率从大约5 bits/s/Hz增加到

大约11bits/s/Hz。

图6.8展示了所提出的波束赋形方案的性能，其中采用了6.6节中所提出的最佳功率

控制方案，并且假设所有用户的期望速率相同即R̄k = R̄, k = 1, ..., K。作为比较，将文

献 [13]中的联合优化算法作为基准，并将多个IRS视为一个大型的分布式IRS。可以看出，
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图 6.6 天线数量对和速率的影响
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图 6.7 莱斯因子对和速率的影响

当期望速率不是很高时，所提出的方案明显优于基准方案。在速率限制较小的情况下，所

需的发射功率不高，因此系统很可能受到噪声限制。在噪声受限的情况下，基于最大比合

并（Maximum Ratio Combining，MRC）的方案接近最佳。然后，与最佳功率控制算法相

结合，最终将获得较优的性能。但是，随着速率限制变得越来越严格，所需的发射功率也

会增加，并且系统会受到干扰的限制，因此所提出的MRC方案的性能由于严重的干扰而逐

渐恶化，并且劣于基准方案。另外，如果期望速率大于某个阈值，则优化问题可能变得不
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可行。原因是所设计的波束形成方案在设计时并未考虑干扰抑制，只能通过功率控制和合

理部署IRS位置来部分解决，即在不同方向上部署多个IRS，增加不同IRS之间的距离，并

为每个用户分配距离其最近的IRS。相比之下，基准方案采用理想的CSI并采用联合优化方

法，该方法通过迭代解决两个SDP子问题来优化有源波束和无源波束。因此，基准方案可

以更好地处理用户间干扰。
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图 6.8 波束赋形方案的性能

6.8 本本本章章章小小小结结结

本章提出了一种基于位置信息的多IRS辅助的多用户系统。利用不完美的用户位置信

息，估计出信道的有效角度，并刻画了角度估计误差的统计特征。然后，利用估计的角

度，设计了低复杂度的有源波束和IRS无源波束。并推导出闭合形式的可达速率表达式，

量化了部署大量BS天线或反射元的好处。分析结果表明，IRS辅助的级联链路可获得数

量级为NM2的功率增益。在具有大量反射元的情况下，用户的SINR与M成正比，而在没

有NLoS路径的情况下，用户的SINR与M2成正比。此外，随着用户位置不确定性的增加，

可达速率将显著降低。另外，分析结果表明，应将IRS部署在彼此远离的不同的方向，以

减少来自多个IRS的干扰。最后，基于所提出的波束赋形方案，设计了一种最佳功率控制

方案，在最小用户速率约束下最小化BS发射功率。
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7.1 引引引言言言

上一章针对IRS辅助的多用户广播系统，研究了位置信息辅助的信道估计和波束设计

方案，有效降低了信道估计的导频开销和波束设计的复杂度。本章将继续研究另一种多

用户系统，即IRS辅助的多播系统，并且考虑更为实际的IRS相移模型。此前大部分文献都

是假设IRS采用的是高精度的相移器，相位连续可调，并通过理论分析证明了采用具有大

量反射元的IRS所带来的巨大性能增益，然而该性能增益是以IRS硬件成本和能耗的增加

为代价的。为了克服上述问题，一个潜在的解决方案是采用有限精度的相移器。例如，文

献 [61;62] 考虑IRS相位的精度有限，针对IRS协助的单用户MISO系统，提出了有源和无源波

束的联合设计方案以最小化AP发射功率，并对优化的连续相位值进行量化投影以获得可

行的离散相移。分析结果表明，具有离散相移的IRS可以实现与连续相移IRS相同的功率

定律，而且量化误差导致的性能损失仅取决于IRS的相位量化水平，而与反射元的数量无

关。数值结果表明，2至3比特的离散相移足以实现近似最佳的性能。

然而上述文献中IRS的波束赋形设计依赖于完美CSI，而完美CSI的获取将会带来极大

的导频开销。为了解决这个问题，本章针对有限相移精度的IRS辅助的多播系统，提出

了一种新颖的信道估计和波束赋形方案，在信道估计的同时也完成了IRS离散相移的设

计，并且具有导频开销小，计算复杂度低的优点。具体而言，首先通过IRS无源波束训练

完成IRS离散相移设计。接着在固定IRS相移的情况下估计等效信道，并利用等效信道设

计BS有源波束。之后推导出用户可达速率的闭合表达式，在此基础上针对较大的导频功

率、大量的RF链路、大量的反射元等场景，设计了最佳功率分配系数，并推导出相应的

多播速率的闭合表达式，分析关键参数（例如，IRS相移精度、反射元数目、用户数目等）

对多播速率的影响。

本章内容安排如下：7.2节介绍了IRS辅助的多播系统；7.3节提出了一种包含无源波束

训练和等效信道估计两个阶段的信道估计方案；7.4节推导出用户的可达速率；7.5节设计

了最佳功率控制系数，并对多播速率进行了详细的分析；7.6节通过数值仿真验证了本章理
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论推导的正确性，并揭示了一些关键参数对系统性能的影响；最后，7.7节对本章进行了总

结。

7.2 系系系统统统模模模型型型

考虑如图7.1中所示的单小区多播系统，其中BS与K个单天线用户进行多播通信。基

站安装有IRS辅助发射机，该IRS辅助发射机采用部分连接的架构，通过将每个定向喇叭天

线的波束对准相应的子IRS来实现，每个子IRS包含L = N
NRF
个反射元，不同子IRS的反射

元不重叠，其中NRF是RF链路（天线）的数量，N 是反射元的数量。

IRS

图 7.1 基于IRS辅助发射机的多播系统

第i个子IRS由对应于第i个RF链路的L个反射元所组成。在上行传输期间，反射元将

所有接收到的信号组合在一起，然后将组合后的信号重新反射到第i个RF链路，而在下行

传输期间，反射元将来自第i个RF链路的信号组合在一起并以相同的反射系数反射出去。

由于IRS和BS距离非常近，因此可以将它们之间的信道建模为一个LoS信道。具

体而言，第i个天线（RF链路）到第i个子IRS的信道由下式给出：gT
B2P,i = αB2Pa

T
i ，其

中αB2P = G Ae
4πd2B2P

表示路径损耗系数，G表示天线增益，Ae 表示反射元垂直于信号传播方

向的有效面积，dB2P表示BS到IRS的距离，aT
i 是第i个子IRS的阵列响应向量，向量元素的

幅度均为1。

令c = β[ejθ1 , ..., ejθn , ..., ejθN ]
T
表示IRS无源波束，其中θn ∈ [0, 2π)和γ ∈ [0, 1]分别表

示相移和幅度系数。幅度系数由β = γαB2P给出，其中γ 表示IRS的能量反射效率，阵列响

应向量ai的影响也包含在c的相位中。

实际上，反射元的相移是由数模转换器（Digital-to-Analog Converter，DAC）控制。由

于DAC分辨率有限，所以反射元的相移精度有限。令Q表示θn所有可能值的集合，其基数

为Mph。类似地，令C表示所有可能的相移波束的集合，其基数为M = Mph
N。
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假设块衰落信道，即信道在每个相干时隙内保持不变，并且在不同相干时隙之间独立

地变化。每个相干时隙可以分为两个传输阶段，即信道估计和多播传输。

7.3 信信信道道道估估估计计计

所提出的信道估计方案包含两个阶段。第一个阶段执行IRS波束训练以获取最佳无源

波束。第二个阶段估计BS到用户的等效信道。

7.3.1 波束训练

由于无源波束集合的基数随反射元的数量成指数式增加，因此采用传统穷举搜索法复

杂度过高。为解决这个问题，本章提出了一种新颖的波束训练算法。

具体而言，在波束训练阶段，所有K个用户同时向BS发送未调制的单频信号。

令xk =
√
pks表示用户k发射的信号，其中pk 是发射功率，s是单位功率的单频信号。

对任意k,假设E{∥√pkgk∥2} = εr，其中εr表示平均接收功率，gk =
√
αkhk表示IRS和

第k个用户之间的信道，其中αk 表示大尺度衰落，hk表示小尺度衰落，其元素是服

从CN (0, 1)的相互独立的随机变量。此外，假设αk 为已知的先验常数，将E{∥√pkgk∥2}化

简后得到Nαkpk = εr。

所提出的波束训练方案采用二分法策略，即在每个阶段，从无源波束集合中删除几乎

一半的无源波束。例如，在第i个阶段，BS从当前无源波束集合Ci 中选择一对相关性最弱

的波束c(i,j), j = 1, 2。这样的话，基站接收的信号可以表示为

r(i,j) =
K∑
k=1

C(i,j)gkxk + n(i,j), j = 1, 2, (7.1)

其中C(i,j) ∈ CNRF×N 是一个块对角矩阵

C(i,j) = diag{cT(i,j),1, . . . , cT(i,j),n, . . . , cT(i,j),NRF
}, (7.2)

其中cT(i,j),n是第n个子IRS的无源波束向量

cT(i,j),n , [c1(i,j),n, ..., c
k
(i,j),n, ..., c

L
(i,j),n]

T ∈ CL×1. (7.3)

下一步是比较基站接收功率∥r(i,1)∥2和∥r(i,2)∥2。首先计算

j⋆ = arg
j=1,2

max ∥r(i,j)∥2, (7.4)

j−⋆ = arg
j=1,2

min ∥r(i,j)∥2. (7.5)
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直观来讲，最佳波束很可能与c(i,j⋆)有更强的相关性。根据这一点，就可以通过除

去与c(i,j⋆)相关性弱的无源波束，将训练波束的数量减半。具体而言，如果一个无源波

束c ∈ Ci满足

cH(i,j⋆)c ≤ cH(i,j−⋆)c, (7.6)

那么将该波束从当前集合中除去。而剩余的波束则组成了一个新的无源波束集合Ci+1。一

直重复上述过程，直到Ci+1中仅剩一个波束。算法5总结了该方法的具体实现过程。

注7.1. 由于所提出的波束训练方法采用二分法的策略，复杂度为O(log2(M
N
ph))，而穷举的

波束搜索方法复杂度则高达O(MN
ph)。

命题7.1. 当Mph 和εr 都足够大时，通过算法5获得的理想无源波束可以近似为

copt = [c1opt,1, ..., c
L
opt,1, ..., c

1
opt,NRF

, ..., cLopt,NRF
]
T
, (7.7)

其中clopt,n = β
hl

sum,n

|hl
sum,n| , hl

sum,n =
K∑
k=1

hl
k,n，hl

k,n 表示第k个用户和第n个子IRS中的第l个反射元

之间的小尺度衰落系数。

证明: 为了符号简便，省略公式(7.1)中的下标(i, j)后得到

r =
K∑
k=1

Cgkxk + n =
K∑
k=1

√
αkpkChks+ n (7.8)

(a)
=

√
εr
N

K∑
k=1

Chks+ n

(b)
≈
√

εr
N

K∑
k=1

Chks,

其中(a)是根据Nαkpk = εr 得到，(b)成立的原因是 εr
N
足够大。

优化的目标是找到最优的无源波束c以最大化∥r∥，因此该优化问题可以等价表示为

max
{c∈C}

∥r∥2. (7.9)

利用公式(7.2)和(7.8)，可以将∥r∥2转化为

∥r∥2 = εr
N

∥∥∥∥∥
K∑
k=1

Chk

∥∥∥∥∥
2

=
εr
N

NRF∑
n=1

∣∣∣∣∣cTn
K∑
k=1

hk,n

∣∣∣∣∣
2

, (7.10)
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算法 5波束训练算法
Initialization: 阶段编号i = 0，第一个阶段的训练波束集合C1 = C。

repeat

设置i = i+ 1。

计算(c(i,1), c(i,2)) = arg
(v1,v2),v1,v2∈Ci

minvH
1 v2。

基站分别采用c(i,1)和c(i,2)进行波束训练，之后比较接收信号功率
∥∥r(i,j)∥∥2, j = 1, 2。

计算j⋆ = arg
j=1,2

max
∥∥r(i,j)∥∥2和j−⋆ = arg

j=1,2
min

∥∥r(i,j)∥∥2。
更新训练波束集合Ci+1 =

{
c | cH(i,j⋆)c < cH(i,j−⋆)c, c ∈ Ci

}
。

until |Ci| = 1

Output:c(i,j⋆)

其中hk,n表示第k个用户和第n个子IRS之间的信道。

根据上述等式，优化问题(7.9)可以表示为

max
{c∈C}

NRF∑
n=1

∣∣∣∣cTn K∑
k=1

hk,n

∣∣∣∣2. (7.11)

由于相移精度即Mph足够大，可以将c中的元素松弛为具有连续相位和固定幅度的复

数，因此优化问题变换为

max
c

NRF∑
n=1

∣∣∣∣cTn K∑
k=1

hk,n

∣∣∣∣2, (7.12)

s.t.
∣∣cln∣∣ = β. (7.13)

定义hl
sum,n ,

K∑
k=1

hl
k,n，显然cln 的相位应该等于hl

sum,n 的相位，至此完成了命题7.1的证

明。 �

7.3.2 等效信道估计

令h̄k , Chk ∈ CNRF×1，并定义BS和第k个用户之间的等效信道为ḡk =
√
αkh̄k ∈

CNRF×1，其中C是在波束训练阶段中获得的最佳相移矩阵。

接下来通过上行导频训练估计等效信道。在导频训练期间，所有K个用户同时向基站

发送正交导频序列。令τc 表示相干时隙的长度（以符号为单位），τp 表示每个相干时隙的

上行导频训练持续的时间（以符号为单位）并且满足τp < τc。令
√
τpφk ∈ Cτp×1表示第k个

用户的导频序列，其中∥φk∥2 = 1。为了确保导频序列的正交性，即φH
i φj = 0, i ̸= j，需满

足τp ≥ K，因此假设τp = K。
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基站接收的NRF × τp的导频矩阵可以表示为

Yp =
√
τpρp

K∑
k=1

ḡkφ
H
k +Wp, (7.14)

其中ρp表示每个导频符号的归一化SNR，Wp ∈ CN×τp表示AWGN矩阵，其元素是服

从CN (0, 1)分布的相互独立的随机变量。

为了估计ḡk，将Yp乘以φk得到

yp,k = Ypφk =
√
τpρpḡk + np,k, (7.15)

其中np,k = Wpφk。

之后基站采用最小均方误差（Minimum Mean Square Error，MMSE）的方法来估计等

效信道，因此等效信道ḡk 可以分解为

ḡk = ˆ̄gk + ek, (7.16)

其中ˆ̄gk 是ḡk的估计值，ek是估计误差。

为了获得估计的等效信道的分布，首先给出一个与等效信道的分布相关的重要命题。

命题7.2. 当IRS的反射元足够多时，h̄k = Chk中的元素可以近似为独立同分布的高斯随机

变量，其概率密度分布为CN (u, δ2)，其中

u =
Lβ

2

√
π

K

Mph

π
sin

(
π

Mph

)
, (7.17)

δ2 = Lβ2

{
1− π

4K

(
Mph

π
sin

(
π

Mph

))2
}
. (7.18)

证明: 见附录D.1。 �

注7.2. 从命题7.2中，可以看到与没有IRS的情况相比，IRS的部署可以有效地增强等效信

道。具体而言，没有部署IRS时信道的强度为αk，而当部署了IRS时信道强度为αk(u
2 + δ2)，

这表明部署IRS可以获得O (L2)的渐进增益。这个增益来自于两个方面，其一，IRS通过无

源波束设计获得了L倍的波束赋形增益，其二，IRS通过收集更多的信号能量获得了L倍的

固有孔径增益。

根据命题7.2和MMSE的性质可知，ek 和ˆ̄gk 服从复高斯分布，并且相互独立。
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命题7.3. ˆ̄gk和ek中的元素分别服从CN
(
up,k, δ

2
p,k

)
和CN

(
0, δ2e,k

)
的复高斯分布，其中

up,k =
√
αku, (7.19)

δ2p,k =
τpρpα

2
kδ

4

1 + τpρpαkδ2
, (7.20)

δ2e,k =
αkδ

2

1 + τpρpαkδ2
. (7.21)

证明: 见附录D.2。 �

7.4 可可可达达达速速速率率率分分分析析析

在多播传输阶段，BS利用估计的等效CSI对信号进行预编码。为了使得信号处理简单，

BS采用匹配滤波器（Matched Filter，MF）即W = ˆ̄G
∗
，用户的接收信号为

y =
√
ρḠTW

√
Ps+ n, (7.22)

其中Ḡ = [g1, ...gk, ...,gK ]，ρ 表示归一化的发射功率（通过噪声功率归一化），P =

diag{ η1
E{∥w1∥2} , ...,

ηi
E{∥wi∥2} , ...,

ηK
E{∥wK∥2}} 表示功率控制矩阵，ηk 表示对应于第k个用户

的功率分配系数，s = [s, ..., s, ..., s]T 表示传输的数据符号向量，并满足E{|s|2} = 1，

n ∼ CN (0, IK)表示AWGN。

注意到Ḡ = ˆ̄G+ E，以上等式可进一步表示为

y =
√
ρ ˆ̄G

T ˆ̄G
∗√

Ps+
√
ρET ˆ̄G

∗√
Ps+ n. (7.23)

第k个用户的接收信号由下式给出

yk = ˆ̄g
T
k
ˆ̄G

∗√
Ps+ eTk

ˆ̄G
∗√

Ps+ nk (7.24)

(a)
=
√
ρ
(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i s+ nk,

其中(a)遵循以下事实E
{
∥wi∥2

}
= u2

p,i + δ2p,i。

考虑一个实际的场景，即第k个用户无法获取有效信道增益的瞬时CSI，期望信号s的

检测基于统计CSI，那么yk可以表示为

yk =
√
ρE

{(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

}
s︸ ︷︷ ︸

desired signal

+ neff
k︸︷︷︸

effective noise

, (7.25)
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其中

neff
k = nk︸︷︷︸

noise

+
√
ρ
(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i s (7.26)

−√ρE

{(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

}
s.

利用文献 [87]中的结论可以将第k个用户的速率表示为

Rk = log2

(
1 +

|Ak|2

Bk + 1

)
, (7.27)

其中

Ak ,
√
ρE

{(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

}
, (7.28)

Bk , ρE


∣∣∣∣∣(ˆ̄gT

k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

∣∣∣∣∣
2
− |Ak|2, (7.29)

分别表示期望信号的功率和泄露功率。

定理7.1. 第k个用户的可达速率由下式给出

Rk = log2

1 +

ρN2
RF

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ2p,i

up,kup,i +
√

ηk
u2
p,k+δ2p,k

δ2p,k

}2

1 + αkρδ2NRF

(
K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

)2

+ αkρ (u2 + δ2)NRF

K∑
i=1

ηiδ2p,i
u2
p,i+δ2p,i

 . (7.30)

证明: 见附录D.3。 �

定理7.1提供了可达速率的闭合表达式，揭示了关键系统参数例如相移精度、反射元数

量、RF链路数量、用户数量以及不完美信道估计等对用户可达速率的影响。例如，Rk是

关于NRF的一个递增函数。此外，可以看出期望信号的功率随着信道估计误差的增大而减

小，因此可以通过增加导频功率的方式来提高信道估计的准确度。

推导出单个用户的可达速率后，即可获得多播速率

R = min
k=1,2,...,K

Rk. (7.31)
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7.5 功功功率率率分分分配配配

建立以下功率分配问题以最大化多播速率

max
{ηk}

min
k=1,...,K

Rk,

s. t.
K∑
k=1

ηk = 1

ηk ≥ 0, k = 1, ..., K.

(7.32)

上述优化问题是非凸问题，因此难以解决。为了降低解决该问题的复杂度，本章考虑

多播速率的一些渐近形式，基于此可以得出上述优化问题的简单闭式解。

7.5.1 高导频功率的情况

我们考虑导频信号功率最够大的场景，并得出以下重要结论。

定理7.2. 当ρp →∞，最佳功率分配系数为

ηk =
1

K
, k = 1, ..., K, (7.33)

并且相应的多播速率由下式给出

R = log2

1+ KNRFL
3ũ4

0

KL2ũ2
0(1−ũ2

0)+(Lũ2
0+1−ũ2

0)
(

1
β2NRFρα

+1−ũ2
0

)
 ,

其中α , min
k=1,...,K

αk，ũ0 , u0

β
=
√

π
4K

Mph

π
sin
(

π
Mph

)
。

证明: 见附录D.4。 �

定理7.2表明，在较大导频功率的情况下，多播速率是关于L的递增函数，增加反射元

的数量可以增强等效信道。而且，由于较大的反射系数振幅意味着较少的功率损耗，因此

可达速率随着反射系数振幅的增加而增加。另外，多播速率是关于K的一个递减函数。这

是因为用户越少，波束对于每个用户的定向性越强。此外，多播速率主要由最弱用户所决

定，但是可以通过增加反射元或RF链路的数量来抵消最弱用户的这种负面影响。

7.5.2 大量RF链路的情况

定理7.3. 当L固定而NRF →∞，最佳功率控制系数为

ηk =
αk

(
u2
p,k + δ2p,k

)
ϕδ4p,k

, k = 1, ..., K, (7.34)
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其中

ϕ =
K∑
k=1

αk

(
u2
p,k + δ2p,k

)
δ4p,k

. (7.35)

相应的多播速率为

R = log2

1 +

NRF

{
u2

δ2

K∑
k=1

1+τpρpαkδ
2

τpρpαkδ2
+1

}2

u2

δ2

(
K∑
k=1

1+τpρpαkδ2

τpρpαkδ2

)2

+
(
u2

δ2
+1
) K∑
k=1

1+τpρpαkδ2

τpρpαkδ2

 .

证明: 见附录D.5。 �

定理7.3表明，当RF链路数量较大时，噪声的影响消失，并且多播速率由所有用户的

信道状况共同决定。此外，SINR与NRF成正比，这表明增加RF链路的数量可以显著提高多

播速率。而且，由于信道估计误差的减小，增加导频功率也可以提高多播速率。

命题7.4. 功率控制系数ηk是关于αk的递减函数，这表明应该将更多的功率分配给信道状况

较差的用户。

证明: 利用命题7.3给出的结果，可以将最佳功率控制系数表示为

ηk =
u2 + δ̃2p,k

ϕδ̃4p,k
, (7.36)

其中

δ̃2p,k ,
τpρpαkδ

4

1 + τpρpαkδ2
. (7.37)

令η̃k , ϕη̃k，因为
∂η̃k
∂δ̃p,k

< 0以及
∂δ̃p,k
∂αk

> 0，所以

∂η̃k
∂αk

=
∂η̃k

∂δ̃p,k

∂δ̃p,k
∂αk

< 0, (7.38)

这表明η̃k 是关于αk的递减函数。

最后，注意到ηk = 1/(1 + 1
η̃k

K∑
i̸=k

η̃i)随着η̃k的增加而增加，即可完成命题7.4的证明。 �

7.5.3 大量反射元的情况

定理7.4. 当NRF固定而L→∞，最优功率控制系数为

ηk =
1

K
, k = 1, ..., K, (7.39)
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相应的多播速率为

R = log2

1 +
πNRFL

(
Mph

π
sin π

Mph

)2{
4− π

K

(
Mph

π
sin π

Mph

)2}
(K + 1)

 . (7.40)

证明: 见附录D.6。 �

定理7.4表明，当L比较大时，噪声和等效信道估计误差的影响消失，原因是大量

的反射元可以显著增强等效信道。另外，随着反射元数量的增加，反射系数幅度的影

响逐渐消失，这表明增加反射元的数量可以补偿由IRS反射所引起的功率损耗。此外，

SINR与N = NRFL成正比，这意味着增加反射元的数量可以显著提高多播速率。

7.5.3.1 相移精度的影响

命题7.5. 当L较大时，多播速率是关于相移数量Mph的递增函数。此外，当相移数量足够大

时，多播速率可由下式给出

R = log2

{
1 +

πNRFLK

(4K − π) {K + 1}

}
. (7.41)

证明: 根据定理7.4，可以看到Mph

π
sin
(

π
Mph

)
和R分别是关于Mph 和

Mph

π
sin
(

π
Mph

)
的增

函数。因此，多播速率R随着Mph的增加而增加。最后，注意到 lim
Mph→∞

Mph

π
sin π

Mph
= 1，即

可完成命题7.5的证明。 �

命题7.5表明多播速率R随着相移精度的增加而增加，这是因为相移精度越高，所获得

的波束越准确。此外，随着相移精度变得足够大，多播速率变得与相移精度无关，并逐渐

收敛到一个极限，这表明使用高精度相移的增益逐渐减小。

7.5.3.2 用户数量的影响

命题7.6. 在具有大量反射元的情况下，多播速率是关于用户数量的递减函数。此外，在有

大量用户的情况下，多播速率由下式给出

R = log2

1 +
πNRFL

(
Mph

π
sin π

Mph

)2
4K

 . (7.42)

证明: 利用定理7.4，即可完成命题7.6的证明。 �
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从命题7.6可以看出，对于大量用户，SINR与用户数量成反比，这意味着增加用户数

量会严重降低多播速率，但采用大量的反射元可以弥补由此产生的速率损失。

7.5.3.3 增加NRF 还是增加L？

尽管可以通过增加NRF或增加L来获得更高的速率，但是最好增加反射元的数量而不

是RF链路的数量，因为前者的功耗和硬件成本远低于后者。此外，使用大量反射元，可以

有效地补偿噪声、估计误差以及反射系数的负面影响，而使用大量RF链路时，只能缓解噪

声的影响。

7.6 仿仿仿真真真结结结果果果

本节将提供数值仿真结果以分析IRS辅助的多播系统的性能，并验证所提出的信道估

计方案的性能。假定所考虑的系统在fc = 4.25 GHz的频率下工作，带宽为180 kHz，相干

时间为
√

9
16πf2

m
，最大多普勒频移为fm = 1 Hz。噪声频谱功率密度为−169 dBm/Hz。发射

机到用户的信道建模为瑞利衰落。大尺度衰落系数建模为α = L−λ
d ，其中λ = 3表示路径损

耗指数，Ld表示传输距离。每个喇叭天线的增益为20 dBi。基站和IRS的距离为1m，IRS包

含NRF个子表面，每个子表面由L个反射元组成，其大小为12× 12mm2，IRS的影响反映在

无源波束c中。除非另有说明，否则采用算法5中给出的最佳无源波束。另外，假设K个用

户均匀地分布在半径为R = 200m的圆盘中。仿真中的分析结果根据文中推导结果所产生，

而数值结果是通过蒙特卡洛仿真所产生。

图7.2展示了所提出的波束训练方案的性能，其中L = 4，NRF = 1，K = 4，β = 0.01，

归一化等效信道强度（由理想等效信道强度归一化）定义为
E{∥CH∥2}

E{∥CoptH∥2}，其中Copt 是由命

题7.1给出的理想相移矩阵。作为对比，还展示了穷举方案和随机选择方案的性能。同预期

的一样，所提出的波束训练方案明显优于随机选择方案。而且所提出的波束训练方案取得

了和穷举方案相近的性能。

图7.3展示了不同参数设置下的多播速率，其中L = 8，K = 8，Mph = 2，β = 0.01，

ρp = −20dBm，分析结果是根据定理7.1所生成。可以很容易地观察到，数值结果与分析结

果完全吻合，从而验证了解析表达式的正确性。此外，由于信道估计存在误差，多播速率

在高SNR时达到饱和。而且多播速率随着RF链路数量的增加而增加，原因是大量的RF链

路会带来更高的分集增益。

图7.4展示了具有不同数量的反射元和反射系数幅度情况下的多播速率，其中NRF = 4，

K = 8，Mph = 2，ρp = −20dBm，“近似结果”曲线是根据定理7.2所生成。正如预期的那
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图 7.2 无源波束训练方案的性能
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图 7.3 IRS辅助的多播系统的多播速率

样，近似值与数值结果非常吻合，尤其当L比较大时。此外，由于等效信道的增强，增

加L可以显著提高多播速率。β 越大意味着由IRS反射引起的功率损耗越小，因此多播速率

随着反射系数幅度β的增加而增加。

图7.5展示了具有不同导频功率情况下RF链路数量对多播速率的影响，其中L = 2，

K = 8，Mph = 2，β = 0.01，ρ = −10dBm，‘近似结果”曲线是根据定理7.3所产生。随

着RF链路数量的增加，“近似结果”曲线和“数值结果”曲线之间的差距逐渐变小，验证了定
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图 7.4 反射系数幅度的影响

理7.3中的分析结果。此外，随着RF链路数量的增加，多播速率不断提高而没有上限，这

表明大量RF链路将显著提高多播速率。另外，由于更加准确的信道估计，多播速率随导频

功率的增加而增加。

0 50 100 150 200 250 300 350 400
0

1

2

3

4

5

6

7

ρ
p
=0 dBm ρ

p
=-20 dBm

图 7.5 RF链路数量的影响

图7.6展示了反射元数量对多播速率的影响，其中NRF = 4，K = 8，Mph = 2，

β = 0.01，ρp = −20dBm，ρ = −10dBm，“近似结果”曲线是根据定理7.4所生成。可以很容
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易地观察到，“近似结果”曲线与“数值结果”曲线非常匹配，从而验证了定理7.4的正确性。

此外，随着L的增大，多播速率不断提高而没有上限，这意味着增加反射元的数量可以始

终提高多播速率。而且由于更精确的波束训练，增加相移精度也会提高多播速率。
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图 7.6 反射元数量的影响

图7.7展示了相移精度对多播速率的影响，其中NRF = 4，K = 8，β = 0.01，ρp =

−20dBm，ρ = −10dBm，“极限”曲线是根据命题7.5所绘制。随着相移精度的增加，多播

速率逐渐接近命题7.5给出的极限，从而验证了命题7.5的分析结果。而且可以通过增加反

射元的数量来实现更高的多播速率，这是因为相移精度足够高时，多播速率主要由反射元

的数量决定。此外，低精度相移可实现的多播速率与高精度相移可实现的多播速率相当。

例如，当L = 100时，相移数量为4的多播速率约为相移数量为20的多播速率的94%。

图7.8展示了用户数量对多播速率的影响，其中NRF = 4，K = 8，ρp = −20dBm，

ρ = −10dBm，“近似结果”曲线是根据命题7.6所生成。可以很容易地观察到，这种近似非

常紧密，从而验证了命题7.6中的分析表达式。此外，多播速率是关于用户数量的递减函

数，这表明增加用户数量将始终降低多播速率，这是因为大量的用户将导致波束的定向性

变差。另外，增加反射元的数量可以补偿由于用户数量增加而引起的速率损失。例如，当

用户数从20增加到40时，L = 100的多播速率从3 bits/s/Hz下降到2 bits/s/Hz。但是，将L增

加到200，多播速率可以保持在3 bits/s/Hz不变。

图7.9将IRS辅助的多播系统和传统的多天线多播系统进行了比较，其中NRF = 8，

K = 8，Mph = 2，β = 0.01，ρp = −20dBm。可以看到在低信噪比的情况下，由于IRS反射
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图 7.7 相移精度的影响
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图 7.8 用户数量的影响

以及从BS到IRS的信号传播导致的功率损耗，IRS辅助的多播系统劣于传统的多天线多播

系统。随着SNR的提高，IRS辅助的多播系统变得优于传统的多天线多播系统。而且，由

于IRS带来的波束增益和孔径增益，两者速率的差距随着反射元数量的增加也逐渐变大。
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图 7.9 IRS辅助的多播系统对比传统多天线多播系统

7.7 本本本章章章小小小结结结

本章考虑有限的相移精度，研究了IRS辅助的多播系统的性能，并提出了一种新颖的

无源波束训练算法，该算法可实现与穷举搜索方案相当的性能，并具有较低的时间开销。

然后，推导出针对单个用户可达速率的闭合表达式。此外，针对多种场景，提出了近似最

优的功率分配策略，并获得了多播速率的渐近近似表达式。功率分配结果表明在具有大

量RF链路的情况下，最好为信道状况较差的用户分配更多的功率。然而在具有较大的导频

功率或大量反射元的情况下，等功率分配策略最佳。对多播速率的分析结果表明，部署大

量RF链路或反射元可以显著提高多播速率。此外，随着相移精度的增加，多播速率逐渐饱

和。另外，多播速率是关于用户数量的递减函数。
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本章将对论文工作进行总结，并给出进一步的研究方向。

8.1 研研研究究究总总总结结结

本论文以6G中的关键技术智能反射面协助的无线通信系统为研究对象，重点针对信道

估计导频开销大、信道估计不准确以及波束设计复杂度高等问题，研究了：半无源反射元

协助的智能反射面系统的信道估计；基于统计CSI的IRS辅助的无线通信系统的波束设计；

基于角度域的IRS辅助的无线通信系统的设计与分析；IRS辅助的无线通信系统的鲁棒性波

束设计；基于位置信息的IRS辅助的无线通信系统的设计与分析；有限相移精度的IRS辅助

的多播系统的设计与分析。主要研究成果如下：

1. 创新性地提出了一种新颖的半无源反射元辅助的IRS信道估计框架，以在降低导频

开销的同时控制IRS的硬件成本。具体而言，该框架中的一小部分IRS反射元安装

有RF接收链路，能够处理接收到的信号以协助信道估计，从而极大降低了信道估计

的导频开销。所提出的信道估计方案首先通过采用ESPRIT方法来估计BS-IRS信道，

然后通过结合使用TLS ESPRIT和MUSIC技术来估计用户-IRS信道。分析表明，所提

出的信道估计方案所需的训练时间与IRS反射元的数量无关，从而大大减少了导频训

练开销。而且，与传统的基于CS的信道估计方案和基于级联的信道估计方案相比，

所提出的方案在提高信道估计准确度方面具有很大的优势。

2. 首次提出了一种基于统计CSI的有源和无源波束赋形的联合设计方案。首先推导出遍

历容量的闭合表达式，然后基于统计CSI联合设计BS有源波束和IRS无源波束以最大

化系统遍历容量，有效降低了信道估计的导频开销以及波束设计的复杂度。具体而

言，根据发射机和接收机之间是否存在LoS路径，分别考虑两种情况，即，莱斯衰落

和瑞利衰落。针对莱斯衰落的情况，提出了一种交替优化的算法，通过迭代地解决

两个低复杂度的子问题最终获得联合优化问题的解。而且，对于每个子问题，都可

以得到闭合形式的最优解，并且保证了交替算法的收敛性。结果表明尽管仅使用统
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计CSI，但是所提出的算法与基于瞬时CSI的算法取得了相近的性能。针对瑞利衰落

的情况，本文获得了发射波束和无源波束的闭式最优解，极大降低了波束设计的复

杂度，分析表明，使用统计CSI可以获得与使用瞬时CSI相同量级的功率增益。

3. 创新性地将角度域的概念引入IRS辅助的无线通信系统。首先提出了一种具有极低导

频开销的基于角度的信道估计方案。分析结果表明，估计角度的精度随BS天线数量

的增加而提高。而且，将IRS部署在更靠近BS的地方，可以进一步提高估计角度的

准确性。然后在考虑角度估计误差的情况下，提出了一种低复杂度的BS波束和IRS波

束的联合优化算法，并且在数学上证明了该算法的收敛性。最后，推导出用户可达

速率的闭合表达式，对该表达式的分析表明，角度误差会极大降低用户的可达速率；

可以通过增加BS天线或反射元的数量来提高可达速率，具体而言，BS到用户的链路

和BS到IRS再到用户的级联链路可以分别获得量级为N 和NM2 的功率增益，其中N

是天线的数量，M 是反射元数量。

4. 针对CSI估计不准确的问题，本文提出了一种鲁棒性的BS有源波束和IRS无源波束的

联合设计方案。通过联合设计有源和无源波束赋形以最小化发射功率，同时要求针

对所有可能的误差都要满足最低可达速率的约束。结果表明，所提出的鲁棒性波束

赋形算法针对所有可能的误差均能保证用户的目标速率，并且其性能优于文献 [13]中

所提出的非鲁棒性算法。

5. 针对IRS辅助的多用户广播系统，创新性地提出了位置信息辅助的信道估计和波束设

计方案。首先利用不完美的位置信息，估计出LoS路径的角度信息，并刻画了角度估

计误差的统计特性。然后，基于估计的角度信息，提出了一种低复杂度的波束赋形

方案，并获得了有源波束和相移波束的闭合表达式。当用户速率要求不高时，所提

出的波束赋形方案优于基于完美CSI的波束赋形方案 [13]。最后，推导出基于该波束赋

形方案的可达速率的闭合表达式，首次揭示了智能反射面部署的位置，以及不完美

位置信息对系统性能的影响：将多个智能反射面部署在彼此远离的不同方向可以有

效减少干扰；不完美位置信息将会造成波束无法有效对准用户的情况，严重降低用

户的有效接收功率。这些发现为智能反射面在实际系统中的部署提供了重要的理论

参考价值。此外，还通过设计功率分配方案，进一步优化了系统的性能。

6. 针对IRS辅助的多播系统，考虑IRS相移精度有限的非理想情况，首次提出了基

于IRS无源波束训练的信道估计和波束设计方案。结果表明，所提出的无源波束训练

算法取得了与穷举搜索法相近的性能，而且具有很低的时间开销。然后，推导出用
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户可达速率的闭合表达式，并针对某些渐近情形，设计了最佳功率分配方案，得出

多播速率的闭合表达式。功率分配结果表明，当导频功率或反射元的数量足够大时，

等功率分配策略最佳。而当RF链路数目很大时，则更倾向于将更多的功率分配给较

弱的用户。对多播速率的分析结果表明，当导频功率很大时，多播速率由最弱的用

户决定。另外，增加RF链路或反射元的数量可以显著提高多播速率。并且随着相移

精度的增加，多播速率会先提高，然后渐渐收敛到极限。此外，增加用户的数量会

显著降低多播速率，而由此引起的速率损失可以通过采用大量反射元来进行补偿。

8.2 进进进一一一步步步研研研究究究方方方向向向

本文主要针对IRS辅助的无线通信系统进行了探索性的研究，并取得了一些初步的研

究成果。但是相关领域还有许多问题悬而未决，值得进一步深入研究和分析，包括：

1. 现有的大量文献中，绝大部分是假设IRS反射系数的幅度不变，相位连续可调。本

文虽然考虑了相移精度有限的IRS模型，但实际中，IRS的反射模型更加复杂，例

如IRS反射系数幅度和相位均可调，并且是相互耦合的。因此，未来可以考虑针对更

加实际的IRS反射模型进行信道估计以及波束赋形的设计。

2. 本文虽然针对多IRS辅助的单小区系统，研究了IRS部署位置对系统性能的影响，

为IRS的实际部署提供了一些解决思路，但针对具有大量IRS的超大规模无线网络，

优化IRS部署位置是一项计算复杂度极高的任务。因此，需要借用新的数学工具，例

如随机几何和机器学习等，以进行系统级的分析和有效的部署设计。

3. 当前的研究通常使用IRS作为一种辅助方法来增强现有收发机的数据传输性能。实际

上，IRS的每个反射元都可以进行单独的相位调整，从而对来自不同方向的入射信号

表现出不同的灵敏度，这表明IRS可以用作被动监视无线电环境的传感器阵列。因

此，挖掘IRS作为传感器的应用，例如室内定位以及姿势识别等，将会是未来的一个

研究热点。
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附录 A 第三章相关证明

A.1 命命命题题题3.1的的的证证证明明明

利用詹森不等式可得

E {log2 (1 + γ)} / log2 (1 + E{γ}) = log2

(
1 + γ0E

{∣∣(hT
2ΦH1 + λgT )f

∣∣2}) . (A.1)

接下来的任务是推导E
{
|(h2ΦH1 + λg)f |2

}
。应用二项式展开定理可得

∣∣(hT
2ΦH1 + λgT

)
f
∣∣2 (A.2)

=
∣∣∣(a2h̄T

2 + b2h̃
T
2

)
Φ
(
a1H̄1 + b1H̃1

)
f + λ

(
a0ḡ

T + b0g̃
T
)
f
∣∣∣2

= |x1 + x2 + x3 + x4 + x5|2 ,

其中x1 = (a2a1h̄
T
2ΦH̄1+λa0ḡ

T )f，x2 = a2b1h̄
T
2ΦH̃1f，x3 = b2a1h̃

T
2ΦH̄1f，x4 = b2b1h̃

T
2ΦH̃1f，

x5 = λb0g̃
T f。

很容易观察到x1 是一个常数，E{xi} = 0对i = 2, 3, 4, 5均成立。此外，由于h̃2、H̃1

和g̃均值为零且相互独立，因此经过推导可得

E
{∣∣(hT

2ΦH1 + λgT )f
∣∣2} (A.3)

=E
{
|x1 + x2 + x3 + x4 + x5|2

}
=|x1|2 + E{|x2|2}+ E{|x3|2}+ E{|x4|2}+ E{|x5|2}.

令w , H̃1f，E{|x2|2} ∈ CN×1可以表示为

E{|x2|2} = a22b
2
1E
{
tr
(
h̄∗
2h̄

T
2wwH

)}
= a22b

2
1tr
(
h̄∗
2h̄

T
2E
{
wwH

})
. (A.4)

根据E
{
wwH

}
= IN可得E{|x2|2} = a22b

2
1tr
(
h̄∗
2h̄

T
2 IN

)
= a22b

2
1N。采用相似的方法，可

得E{|x3|2} = b22a
2
1

∥∥H̄1f
∥∥2，E{|x4|2} = b22b

2
1N，E{|x5|2} = λ2b20。

最后，对所有值进行求和，命题3.1即可得证。
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附录 B 第四章相关证明

B.1 命命命题题题4.1的的的证证证明明明

第n个天线的接收信号可以分解为LOS分量和不确定性分量，即

rn = Aob,ne
jϑn = ALOS,ne

j(θq+iN,nθ̄x-B2I+jN,nθ̄y-B2I) + Aunct,ne
jϑunct,n , (B.1)

其中

ALOS,ne
j(θq+iN,nθ̄x-B2I+jN,nθ̄y-B2I) ,

√
αUvB2U

vB2U + 1
e(iN,nθ̄x-B2I+jN,nθ̄y-B2I)q, (B.2)

Aunct,ne
jϑunct,n ,

√
αU

vB2U + 1
h̃B2U,nq + nBS,n, (B.3)

其中Aob,n, ALOS,n and Aunct,n表示相应的振幅，ϑunct,n表示不确定性分量的角度。分别用
−→a、

−→
b 和−→c 表示矢量形式的rn，rn的LOS分量和不确定性分量，其中−→a =

−→
b + −→c。根据三角

形的性质并且注意到en近似为
−→a和
−→
b之间的夹角可得

sin en =
Aunct,n

Aob,n
sin θob,n, (B.4)

其中θob,n , θq,n + iN,nθ̄x-B2I + jN,nθ̄y-B2I − ϑunct,n。

泰勒展开得到

en =
Aunct,n

Aob,n
sin θob,n, (B.5)

其中推导利用了lim
x→0

sinx = x。

由于莱斯因子和SNR比较大，Aunct,n比ALOS,n小得多。因此，en可以近似为

en ≈
Aunct,n

ALOS,n
sin θob,n =

Aunct,n√
αB2UvB2UPq

vB2U+1

sin θob,n. (B.6)

因为Aunct,n和ϑunct,n分别是复数高斯随机变量的幅度和角度，所以Aunct,n服从瑞利分布，

θob,n服从均匀分布。因此，en服从复高斯分布，其方差为

σ2
e =

1

A2
LOS,n

E
{
|Aunct,n|2

}
E
{
|sin θob,n|2

} (a)
=

(4− π) (vB2U + 1)

8αB2UPqvB2U

(
αB2UPq

vB2U + 1
+ σ2

BS,0

)
, (B.7)
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其中(a)是根据E
{
|Aunct,n|2

}
= 4−π

4

(
αB2UPq

vB2U+1
+ σ2

BS,0

)
和E

{
|sin θob,n|2

}
= 1

2
得到。

最后，经过一些简单的代数运算，命题4.1即可得证。

B.2 定定定理理理4.1的的的证证证明明明

定义∆ϑ ,
[
∆θ̄1,m1 , ...,∆θ̄n,mn , ...,∆θ̄N

2
,mN

2

]T
和θ̄ , [θ̄x-B2U, θ̄y-B2U]

T
。∆ϑ的条件概率密

度函数（PDF）由下式给出

p(∆ϑ; θ̄) =

N
2∏

n=1

1√
2πσ2

pd

exp

(
− 1

2σ2
pd

(
∆θ̄n,mn + (iN,n − iN,mn) θ̄x-B2U + (jN,n − jN,mn) θ̄y-B2U

)2)
.

(B.8)

根据Neyman-Fisher分解定理，将上述PDF分解为

p(∆ϑ; θ̄) = f1 (∆ϑ) f2
(
T (∆ϑ) , θ̄

)
, (B.9)

其中

f1 (∆ϑ) =
1(√

2πσpd
)N

2

exp

− 1

2σ2
pd

N
2∑

n=1

∆θ̄2n,mn

 , (B.10)

f2
(
T (∆ϑ) , θ̄

)
=exp

− 1

2σ2
pd

N
2∑

n=1

(
(iN,n − iN,mn) ϑ̄x-B2U+(jN,n − jN,mn) ϑ̄y-B2U

)2 (B.11)

× exp

(
− 1

σ2
pd

(
ϑ̄x-B2UT1+ϑ̄y-B2UT2

))
,

T (∆ϑ) = [T1, T2]
T . (B.12)

其中T1 =

N
2∑

n=1

(iN,n − iN,mn)∆θ̄n,mn，T2 =

N
2∑

n=1

(jN,n − jN,mn)∆θ̄n,mn。

这样就得到了关于θ̄的充分统计量T (∆ϑ)， ˆ̄θ 应该是关于T (∆ϑ)的一个函数。注意

到ˆ̄θ是无偏的，可得

ˆ̄θx-B2U = − T1

Q1

, (B.13)

ˆ̄θy-B2U = − T2

Q1

, (B.14)

其中Q1 ,
N/2∑
n=1

(iN,n − iN,mn)
2 = 1

6
N (N − 1)。
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B.3 定定定理理理4.2的的的证证证明明明

首先推导(4.31)。根据引理4.1，可以将IRS到用户的沿x轴的有效角度表示为

θ̄x-I2U =
d̂I2U

dI2U

ˆ̄θx-I2U +
dB2U

dI2U
ϵx-B2U, (B.15)

其中

dI2U=

√(
xI−x̂U−

dB2U

π
ϵx-B2U

)2
+

(
yI−ŷU−

dB2U

π
ϵy-B2U

)2
+(zI − zU)

2. (B.16)

重申zU = −dB2U
√

π2−θ̄2x-B2U−θ̄2y-B2U

π
并利用(1 + x)

1
2在x = 0处的泰勒展开，可得

zU≈dB2U

(
−1+

θ̄2x-B2U+θ̄2y-B2U

2π2

)
= ẑU+

dB2U
(
ϵ2x-B2U + ϵ2y-B2U+2ϵx-B2Uθ̄x-B2U+2ϵy-B2Uθ̄y-B2U

)
2π2

.

(B.17)

将 d̂I2U
dI2U
重新表示为

d̂I2U

dI2U
= 1/

√
1 +Q2, (B.18)

其中Q2 ≈ 2
dB2U
π

(xI−x̂U)ϵx-B2U+
dB2U
π

(yI−ŷU)ϵy-B2U−
dB2U
π2 (zI−ẑU)

(
ˆ̄θx-I2Uϵx-B2U+

ˆ̄θy-I2Uϵy-B2U

)
d̂2I2U

。

重申 ˆ̄θx-I2U = (xI−x̂U)π

d̂I2U
以及 ˆ̄θy-I2U = (yI−ŷU)π

d̂I2U
，将Q2重新表示为

Q2 =
2dB2U

π2d̂I2U

{(
ˆ̄θx-I2U −

ˆ̄θx-I2U
ˆ̄θz-I2U

π

)
ϵx-B2U +

(
ˆ̄θy-I2U −

ˆ̄θy-I2U
ˆ̄θz-I2U

π

)
ϵy-B2U

}
, (B.19)

其中 ˆ̄θz-I2U , (zI−ẑU)π

d̂I2U
。

利用(1 +Q2)
− 1

2在Q2 = 0处的泰勒展开，(B.18)可以近似为

d̂I2U

dI2U
= 1− 1

2
Q2 + o (Q2)≈1−

1

2
Q2. (B.20)

类似地，将dB2U
dI2U
表示为

dB2U

dI2U
=

dB2U

d̂I2U

(
1− 1

2
Q2

)
. (B.21)

之后，将(B.20)和(B.21)代入(B.15)得到

θ̄x-I2U =

(
1− 1

2
Q2

)
ˆ̄θx-I2U +

dB2U

d̂I2U

(
1− 1

2
Q2

)
ϵx-B2U (B.22)

(a)
≈
(
1− 1

2
Q2

)
ˆ̄θx-I2U +

dB2U

d̂I2U
ϵx-B2U.

经过一些代数运算后，即可完成(4.31)的证明。按照类似的方法，同样可以证

明(4.32)。
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B.4 命命命题题题4.2的的的证证证明明明

平均接收功率为

Pr = E
{∣∣gTw

∣∣2} = E
{∣∣gT

LOSw
∣∣2}+ E

{∣∣gT
NLOSw

∣∣2} , (B.23)

其中有效信道定义为gT = hT
B2U + hT

I2UΘHB2I，并可以被分解为gT
LOS + gT

NLOS，其中

gT
LOS =

√
αI2UαB2IvB2IvI2U

(vB2I + 1) (vI2U + 1)
bT
(
θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)
ΘH̄B2I +

√
αB2UvB2U

vB2U + 1
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)
,

(B.24)

gT
NLOS =

√
αB2IαI2U

vB2I + 1
hT

I2UΘH̃B2I +

√
αB2IαI2UvB2I

(vB2I + 1) (vI2U + 1)
h̃T

I2UΘH̄B2I +

√
αB2U

vB2U + 1
h̃T

B2U,

(B.25)

其中H̄B2I , b
(
θ̄x-B2Ia, θ̄y-B2Ia

)
aT
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
。

首先计算第二项：

E
{∣∣gT

NLOSw
∣∣2} = tr

(
wwHE

{
g∗

NLOSg
T
NLOS

})
= σ2

NLOSw
Hw, (B.26)

其中

σ2
NLOS = M

αI2UαB2I

vB2I + 1

(
1 +

vB2I

vI2U + 1

)
+

αB2U

vB2U + 1
. (B.27)

之后，计算第一项

E
{∣∣gT

LOSw
∣∣2} = T1 + T2 + 2Re (T3) , (B.28)

其中

T1 = E
{
bT
(
θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)
ϕbϕ

H
b b

∗ (θ̄x-I2U, θ̄y-I2U
)}

, (B.29)

T2 = E
{
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)
ϕaϕ

H
a a

∗ (θ̄x-B2U, θ̄y-B2U
)}

, (B.30)

T3 = E
{
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)
ϕaϕ

H
b b

∗ (θ̄x-I2U, θ̄y-I2U
)}

, (B.31)

其中

ϕa ,
√

vB2UαB2U

vB2U + 1
w, ϕb ,

√
vB2IαB2IαI2U

vB2I + 1
ΘH̄B2Iw. (B.32)

1)计算T1

T1 = tr
(
ϕbϕ

H
b B
)
= ϕH

b Bϕb, (B.33)
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其中B , E
{
b∗ (θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)
bT
(
θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)}
，其矩阵元素为

[B]mn = E
{
exp

(
j (iM,n − iM,m) θ̄x-I2U + j (jM,n − jM,m) θ̄y-I2U

)}
. (B.34)

将(4.31)和(4.32)代入(B.34)得到

[B]mn =
[
B̂
]
mn

E {exp (j (iM,mnφ1 + jM,mnφ2) ϵx-B2U + j (iM,mnφ2 + jM,mnφ3) ϵy-B2U)} ,

(B.35)

其中B̂ , b∗
(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
bT
(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
, iM,mn , (iM,n − iM,m), jM,mn , (jM,n − jM,m).

注意到ϵx-B2U and ϵy-B2U 服从复高斯分布即CN (0, σ2
est)，计算(B.35)可得

[B]mn =
[
B̂
]
mn

exp

(
−1

2
σ2

est

{
(iM,mnφ1 + jM,mnφ2)

2 + (iM,mnφ2 + jM,mnφ3)
2}) . (B.36)

2)计算T2

T2 = tr
(
ϕaϕ

H
a A
)
= ϕH

a Aϕa, (B.37)

其中A , E
{
a∗ (θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)}
，其矩阵元素为

[A]mn = E
{
exp

(
jiN,mnθ̄x-B2U + jjN,mnθ̄y-B2U

)}
. (B.38)

利用定理4.2中的结论可得

[A]mn =
[
Â
]
mn

E {exp (jiN,mnϵx-B2U + jjN,mnϵy-B2U)} , (B.39)

其中Â , a∗
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
aT
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
。

因为ϵx-B2U 和ϵy-B2U服从复高斯分布CN (0, σ2
est)，所以[A]mn可以计算为

[A]mn =
[
Â
]
mn

exp

(
−1

2
σ2

est

{
i2N,mn + j2N,mn

})
. (B.40)

3)计算T3

T3 = E
{
aTϕaϕ

H
b b

∗} = tr
(
ϕaϕ

H
b C
)
= ϕH

b Cϕa, (B.41)

其中C , E
{
b∗ (θ̄x-I2U, θ̄y-I2U

)
aT
(
θ̄x-B2U, θ̄y-B2U

)}
，其矩阵元素[C]mn为

[C]mn = E
{
exp

(
j
{
iM,mθ̄x-I2U + jM,mθ̄y-I2U − iN,nθ̄x-B2U − jN,nθ̄y-B2U

})}
. (B.42)
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利用定理4.2可得

[C]mn =
[
Ĉ
]
mn

(B.43)

× E {exp (j (iM,mφ1 + jM,mφ2 − iN,n) ϵx-B2U + j (iM,mφ2 + jM,mφ3 − jN,n) ϵy-B2U)} ,

其中Ĉ , b∗
(
ˆ̄θx-I2U,

ˆ̄θy-I2U

)
aT
(
ˆ̄θx-B2U,

ˆ̄θy-B2U

)
。

注意到ϵx-B2U和ϵy-B2U 服从复高斯分布CN (0, σ2
est)，计算可得

[C]mn (B.44)

=
[
Ĉ
]
mn

exp

(
−1

2
σ2

est

{
(iM,mφ1 + jM,mφ2 − iN,n)

2 + (iM,mφ2 + jM,mφ3 − jN,n)
2}) .

结合1), 2)和3)可得

E
{∣∣gT

LOSw
∣∣2} = ϕH

b Bϕb + ϕH
a Aϕa + 2Re

(
ϕH

b Cϕa

)
, (B.45)

结合(B.45)和(B.26)，命题4.2即可得证。

B.5 推推推论论论4.2的的的证证证明明明

重申最佳w是
√
PBStmax ，tmax是T的最大特征值λmax 对应的特征向量。因此，平均接

收信号功率为

Pr = PBSλmax. (B.46)

由于矩阵的迹是所有特征值的总和，因此以下等式成立

tr (T) =
N∑

n=1

λT,n. (B.47)

由于信道稀疏，最大特征值λmax在迹tr (T)占较大比重，因此最大特征值可以近似

为λmax ≈ tr (T)。

可达速率近似为

Rapprox = log2

(
1 +

PBStr (T)

σ2
0

)
. (B.48)

利用定理4.3，计算tr (T)可得

tr (T) = βB2I2U

M∑
m=1

M∑
n=1

ξ∗mξn[B]mn

(
N∑
i=1

[
H̄∗

B2I

]
mi

[
H̄B2I

]
ni

)
(B.49)

+ 2
√
βB2I2UβB2URe

{
M∑

m=1

ξ∗m

(
N∑
i=1

[C]mi

[
H̄∗

B2I

]
mi

)}
+NβB2U +Nσ2

NLOS.

注意到H̄B2I = b
(
θ̄x-B2Ia, θ̄y-B2Ia

)
aT
(
θ̄x-B2I, θ̄y-B2I

)
，推论4.2即可得证。
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C.1 定定定理理理6.1的的的证证证明明明

命题6.1给出的等式(6.11）可以表示为

ϵy-I2U,mk = ay-I2U,mk∆yU,k + by-I2U,mk∆zU,k + cy-I2U,mk∆xU,k (C.1)

其中ay-I2U,mk ,
ϑ̂2

y-I2U,mk−1

d̂I2U,mk
，by-I2U,mk , ϑ̂y-I2U,mkϑ̂z-I2U,mk

d̂I2U,mk
，cy-I2U,mk , ϑ̂y-I2U,mkϑ̂x-I2U,mk

d̂I2U,mk
。

角度误差ϵy-I2U,mk 的CDF为

Fϵy-I2U,mk
(x) = P (ϵy-I2U,mk < x) (C.2)

= P (ay-I2U,mk∆yU,k + by-I2U,mk∆zU,k + cy-I2U,mk∆xU,k − x < 0) .

重申(∆xU,k,∆yU,k,∆zU,k)是均匀分布在半径为Υ球心为(0, 0, 0)的随机变量，那么从坐

标原点(0, 0, 0)到平面ay-I2U,mk∆yU,k + by-I2U,mk∆zU,k + cy-I2U,mk∆xU,k − x = 0的距离为

d =
|x|√

a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk

. (C.3)

当−Υ
√

a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk ≤ x ≤ 0，下式成立

Fϵy-I2U,mk
(x) = 1/

(
4πΥ3

3

)∫ Υ

d

π
(
Υ2 − t2

)
dt (C.4)

= 1/

(
4πΥ3

3

)(
π

3
d3 − πΥ2d+

2π

3
Υ3

)
.

当0 < x ≤ Υ
√
a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk，下式成立

Fϵy-I2U,mk
(x) = 1− 1/

(
4πΥ3

3

)∫ Υ

d

π
(
Υ2 − t2

)
dt (C.5)

= 1− 1/

(
4πΥ3

3

)(
π

3
d3 − πΥ2d+

2π

3
Υ3

)
.
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将(C.3)代入(C.4)和(C.5)得到

Fϵy-I2U,mk
(x) =

1

2
− 1

4Υ3

(
a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk

)−3/2
x3 (C.6)

+
3

4Υ

(
a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk

)−1/2
x,

其中|x| ≤ Υ
√
a2y-I2U,mk + b2y-I2U,mk + c2y-I2U,mk。

定义

Φy-I2U,mk ,
√(

ϑ̂2
y-I2U,mk − 1

)2
+ ϑ̂2

y-I2U,mkϑ̂
2
z-I2U,mk + ϑ̂2

y-I2U,mkϑ̂
2
x-I2U,mk. (C.7)

那么相应的PDF为

fϵy-I2U,mk
(x) =

∂Fϵy-I2U,mk
(x)

∂x
= −

3d̂3I2U,mk

4Υ3
Φ−3

y-I2U,mkx
2 +

3d̂I2U,mk

4Υ
Φ−1

y-I2U,mk,

其中|x| ≤ Υ

d̂I2U,mk
Φy-I2U,mk。

根据上述PDF，可以很容易地得到ϵy-I2U,mk的均值和方差。

C.2 定定定理理理6.2的的的证证证明明明

C.2.1 计算Ak

重申wk =
√

ηkρd
N

a∗
B2I,k，计算

E
{
gT
kwk

}
=

√
ηiρd
N

E
{
gT
k a

∗
B2I,k

}
(C.8)

=

√
ηkρd
N

E
{
gT

I2U,kkΘkGB2I,ka
∗
B2I,k

}
+

√
ηkρd
N

K∑
m̸=k

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,k

}
.

首先计算E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,k

}
,m ̸= k:

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,k

}
=
√

βB2I2U,mkE
{
ḡT

I2U,mkΘmbB2I,m
}
aT

B2I,ma
∗
B2I,k (C.9)

= aT
B2I,ma

∗
B2I,k

√
βB2I2U,mkE

{
ξTm (ḡI2U,mk ⊙ bB2I,m)

}
= aT

B2I,ma
∗
B2I,k

√
βB2I2U,mk

M∑
s=1

E {ϱI2U,mk,s}
[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s
.

其中ϱI2U,mk,s = ejπ(s−1)ϵy-I2U,mk。
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令ζy-I2U,mk,s , E {ϱI2U,mk,s}。利用定理6.1中的结论可得

ζy-I2U,mk,s =

∫ ΥΦy-I2U,mk

d̂I2U,mk

−
ΥΦy-I2U,mk

d̂I2U,mk

(
−
3d̂3I2U,mk

4Υ3
Φ−3

y-I2U,mkx
2 +

3d̂I2U,mk

4Υ
Φ−1

y-I2U,mk

)
ejπ(s−1)x dx (C.10)

=


3

ϖ2
y-I2U,mk,s

(
sinϖy-I2U,mk,s

ϖy-I2U,mk,s
− cosϖy-I2U,mk,s

)
s ̸=1

1 s=1

.

因此，可以得到

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,k

}
(C.11)

= aT
B2I,ma

∗
B2I,k

√
βB2I2U,mk

M∑
s=1

ζy-I2U,mk,s

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s
.

计算上述等式的第一项

E
{
gT

I2U,kkΘkGB2I,ka
∗
B2I,k

}
= N

√
βB2I2U,kkE

{
ḡT

I2U,kkΘkbB2I,k
}

(C.12)

= N
√
βB2I2U,kkE

{
ξT (ḡI2U,kk ⊙ bB2I,k)

}
,

其中βB2I2U,mk , αB2I,mvB2I,mαI2U,mkvI2U,mk

(vB2I,m+1)(vI2U,mk+1)
。

重申ξk =
(
ˆ̄gI2U,kk ⊙ bB2I,k

)∗
，那么上述等式可以计算为

E
{
gT

I2U,kkΘkGB2I,ka
∗
B2I,k

}
= N

√
βB2I2U,kk

M∑
s=1

E {ϱI2U,kk,s} . (C.13)

因此，可以得到

E
{
gT

I2U,kkΘkGB2I,ka
∗
B2I,k

}
= N

√
βB2I2U,kk

M∑
s=1

ζy-I2U,kk,s. (C.14)

结合（C.11）和（C.14）可得

Ak =
ηkρd
N

∣∣∣∣∣
K∑

m=1

M∑
s=1

√
βB2I2U,mka

T
B2I,ma

∗
B2I,kζy-I2U,mk,s

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

∣∣∣∣∣
2

. (C.15)

C.2.2 计算Ck,i

将Ck,i重新表示为

Ck,i = E
{∣∣gT

kwi

∣∣2} (C.16)

=
ηiρd
N

K∑
m=1

K∑
n=1

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,ia

T
B2I,iG

H
B2I,nΘn

Hg∗
I2U,nk

}
.
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1)当m = n，下式成立

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,ia

T
B2I,iG

H
B2I,nΘn

Hg∗
I2U,nk

}
(C.17)

= E
{∣∣gT

I2U,mkΘmGB2I,maB2I,i
∣∣2}

= M
βB2I2U,mk

vI2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 +MN
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+MN
βB2I2U,mk

vB2I,m

+ βB2I2U,mkE
{∣∣ḡT

I2U,mkΘmḠB2I,ma
∗
B2I,i

∣∣2} .

接下来计算

E
{∣∣ḡT

I2U,mkΘmḠB2I,ma
∗
B2I,i

∣∣2} (C.18)

=
∣∣aT

B2I,ma
∗
B2I,i

∣∣2 M∑
s=1

M∑
l=1

E {ϱI2U,mk,sl}
[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l
,

其中ϱI2U,mk,sl , ejπ(s−l)ϵy-I2U,mk。

采用和E {ϱI2U,mk,s}的推导类似的方法，得到

ζy-I2U,mk,sl , E {ϱI2U,mk,sl} =


3

ϖ2
y-I2U,mk,sl

(
sinϖy-I2U,mk,sl

ϖy-I2U,mk,sl
− cosϖy-I2U,mk,sl

)
s ̸= l

1 s= l

. (C.19)

最终，推到得到

E
{∣∣ḡT

I2U,mkΘmḠB2I,ma
∗
B2I,i

∣∣2} (C.20)

=
∣∣aT

B2I,ma
∗
B2I,i

∣∣2 M∑
s=1

M∑
l=1

ζy-I2U,mk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l
.

2)当m ̸= n，下式成立

E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,ma
∗
B2I,ia

T
B2I,iG

H
B2I,nΘn

Hg∗
I2U,nk

}
(C.21)

= E
{
gT

I2U,mkΘmGB2I,maB2I,i
}
E
{
aH

B2I,iG
H
B2I,nΘn

Hg∗
I2U,nk

}
.

= aT
B2I,ma

∗
B2I,i

√
βB2I2U,mka

H
B2I,naB2I,i

√
βB2I2U,nk

×
M∑
s=1

M∑
l=1

E
{
ϱI2U,mk,sϱ

∗
I2U,nk,l

} [
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,nk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,nn

]
l
,

其中E
{
ϱI2U,mk,sϱ

∗
I2U,nk,l

}
= ζy-I2U,mk,nk,sl由引理6.1给出。
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结合1)和2)可得

Ck,i =
ηiρd
N

K∑
m=1

(
M

βB2I2U,mk

vI2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 +MN
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

++MN
βB2I2U,mk

vB2I,m

)
(C.22)

+
ηiρd
N

K∑
m=1

M∑
s=1

M∑
l=1

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,i

∣∣2 ζy-I2U,mk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l

+
ηiρd
N

K∑
m=1

K∑
n ̸=m

M∑
s=1

M∑
l=1

aT
B2I,ma

∗
B2I,i

√
βB2I2U,mka

H
B2I,naB2I,i

√
βB2I2U,nk

× ζy-I2U,mk,nk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,nk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,nn

]
l
.

C.2.3 计算Bk

将Bk 重新表示为

Bk = E
{∣∣gT

kwk

∣∣2}− Ak. (C.23)

采用和Ck,i的推导类似的方法，得到

E
{∣∣gT

kwk

∣∣2} (C.24)

=
ηkρd
N

K∑
m=1

(
M

βB2I2U,mk

vI2U,mk

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,k

∣∣2 +MN
βB2I2U,mk

vB2I,mvI2U,mk

+MN
βB2I2U,mk

vB2I,m

)

+
ηkρd
N

K∑
m=1

M∑
s=1

M∑
l=1

∣∣aT
B2I,ma

∗
B2I,k

∣∣2 ζy-I2U,mk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]∗
s

[
ˆ̄gI2U,mk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,mm

]
l

+
ηkρd
N

K∑
m=1

K∑
n ̸=m

M∑
s=1

M∑
l=1

aT
B2I,ma

∗
B2I,k

√
βB2I2U,mka

H
B2I,naB2I,k

√
βB2I2U,nk

× ζy-I2U,mk,nk,sl

[
ˆ̄gI2U,mk

]
s

[
ˆ̄gI2U,mm

]
s

[
ˆ̄gI2U,nk

]∗
l

[
ˆ̄gI2U,nn

]∗
l
.

计算得到Bk = Ck,k − Ak。

最后，结合C.2.1, C.2.2和C.2.3，定理6.1即可得证。
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D.1 命命命题题题7.2证证证明明明

首先计算h̄k的第n个元素

h̄k,n = cTnhk,n =
L∑
l=1

clnh
l
k,n. (D.1)

由于假设大量的反射元和有限数量的RF链路，因此L = N
NRF
数值较大。根据中心极限

定理，h̄k,n近似服从正态分布CN (Lu0, Lδ
2
0)，其中u0和δ20 分别表示clnh

l
k,n的均值和方差。

接下来，分别推导u0和δ20。

(1)计算u0

将由有限相移数量Mph所引起的相移误差表示为∆θ，那么

u0 = E
{
clnh

l
k,n

} (a)
= E

{
ej∆θ

}
E
{
clopt,nh

l
k,n

}
, (D.2)

其中(a)是根据cln = ej∆θclopt,n所得。

计算E
{
ej∆θ

}
E{ej∆θ} (a)

=

∫ π
Mph

− π
Mph

ej∆θMph

2π
d∆θ =

Mph

π
sin(

π

Mph
), (D.3)

其中(a)是根据∆θ ∈ (− π
Mph

, π
Mph

)是均匀分布这一事实所得。

然后根据命题7.1给出的结果，将E{clopt,nh
l
k,n}表示为

E{clopt,nh
l
k,n} = βE{

hl∗
sum,n

|hl
sum,n|

hl
k,n}. (D.4)

重申hl
sum,n =

K∑
k=1

hl
k,n，以下等式成立

K∑
k=1

E{clopt,nh
l
k,n} = βE{|hl

sum,n|}. (D.5)
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注意到
∣∣hl

sum,n

∣∣服从瑞利分布而且hl
sum,n的方差是K，可得

K∑
k=1

E{clopt,nh
l
k,n} =

β
√
πK

2
. (D.6)

由于对任意(k1, k2)，E{clopt,nh
l
k1,n
} = E{clopt,nh

l
k2,n
}均成立，所以

E
{
clopt,nh

l
k,n

}
=

β

2

√
π

K
. (D.7)

将(D.3)和(D.7)带入(D.2)得到

u0 =
β

2

√
π

K

Mph

π
sin

(
π

Mph

)
. (D.8)

(2)计算δ20

重申
∣∣clopt,n

∣∣ = β，以下等式成立

E
{∣∣clopt,nh

l
k,n

∣∣2} = β2E
{∣∣hl

k,n

∣∣2} = β2. (D.9)

根据上述等式，计算

δ20 = E
{∣∣clopt,nh

l
k,n

∣∣2}−u2
0 (D.10)

= β2

{
1− π

4K

{
Mph

π
sin

(
π

Mph

)}2
}
.

注意到u = Lu0和δ2 = Lδ20，即可完成命题7.2的证明。

D.2 命命命题题题7.3的的的证证证明明明

利用MMSE的性质可得

ˆ̄gk = E {ḡp,k} (D.11)

+cov (yp,k, ḡk) {cov (yp,k,yp,k)}−1 {yp,k−E {yp,k}} ,

其中

E {ḡp,k} =
√
αku1NRF×1, E {yp,k} =

√
τpρpαku1NRF×1

其中1NRF×1表示元素均为1的NRF × 1的向量。
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首先计算yp,k 和ḡk的协方差矩阵，即cov (yp,k, ḡk)。利用(7.15)和(D.2)可得

cov (yp,k, ḡk) = E
{
{ḡp,k − E {ḡp,k}} {yp,k − E {yp,k}}H

}
= E

{√
αkδḡk

(√
τpρpαkδḡk + np,k

)H}
= αk

√
τpρpδ

2INRF . (D.12)

之后计算cov (yp,k,yp,k)

cov (yp,k,yp,k) = E
{
(yp,k − E {yp,k}) (yp,k − E {yp,k})H

}
=
(
1 + τpρpαkδ

2
)
INRF . (D.13)

将(D.12)和(D.13)带入(D.11)得到

ˆ̄gk =
√
αku1NRF +

αkδ
2√τpρp

τpρpαkδ2 + 1

{
yp,k −

√
αkτpρpu1NRF

}
. (D.14)

根据上述等式，计算ˆ̄gk的协方差矩阵

cov
(
ˆ̄gp,k, ˆ̄gp,k

)
=E

{(
ˆ̄gp,k−E

{
ˆ̄gp,k

}) (
ˆ̄gp,k−E

{
ˆ̄gp,k

})H}
=

τpρpα
2
kδ

4

1 + τpρpαkδ2
INRF . (D.15)

注意到cov (ḡp,k, ḡp,k) = cov
(
ˆ̄gp,k, ˆ̄gp,k

)
+ cov (ek, ek)，可得

cov (ek, ek) =
αkδ

2

1 + τpρpαkδ2
INRF . (D.16)

D.3 定定定理理理7.1的的的证证证明明明

接下来，将分别计算Ak 和Bk。

1)计算Ak

Ak =
√
ρE

{(
ˆ̄g
T
k + eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

}
(D.17)

(a)
=
√
ρE

{
ˆ̄g
T
k

K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

}

=
√
ρNRF

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ2p,i

up,kup,i+

√
ηk

u2
p,k+δ2p,k

δ2p,k

}
,

其中(a)是根据E
{
eTk
}
= 0所得。
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2)计算Bk

首先计算

E


∣∣∣∣∣(̂̄gT

k +eTk

) K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

∣∣∣∣∣
2
 = B

(1)
k +B

(2)
k , (D.18)

其中

B
(1)
k = E


∣∣∣∣∣ˆ̄gT

k

K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

∣∣∣∣∣
2
 , (D.19)

B
(2)
k = E


∣∣∣∣∣eTk

K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

∣∣∣∣∣
2
 . (D.20)

从第一项开始计算

B
(1)
k =

K∑
m=1

K∑
n=1

√
ηmηn(

u2
p,m+δ2p,m

) (
u2
p,n+δ2p,n

)E{ˆ̄gT
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
.

接下来，计算E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
。

a)当m ̸= n ̸= k，计算

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
= tr

(
E
{
ˆ̄g
∗
m

}
E
{
ˆ̄g
T
n

}
E
{
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k

})
(D.21)

= N2
RFup,mup,nu

2
p,k +NRFup,mup,nδ

2
p,k.

b)当m ̸= n = k，计算

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
= tr

(
E
{
ˆ̄g
∗
m

}
E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k

})
. (D.22)

将ˆ̄gk 分解为up,k = up,k1
T
NRF
和ˆ̄gv,k ∼ CN (0, δ2p,kINRF)得到

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
(D.23)

= tr
(
u∗
p,mE

{
uT
p,kup,ku

T
p,k+ˆ̄g

T
v,k ˆ̄g

∗
v,ku

T
p,k+

T
p,k

ˆ̄g
∗
v,k ˆ̄g

T
v,k

})
= N2

RFup,mu
3
p,k +N2

RFup,mup,kδ
2
p,k +NRFup,mup,kδ

2
p,k.

c)当n ̸= m = k，计算

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
= E

{
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
k

}
(D.24)

= tr
(
E
{
ˆ̄g
T
n

}
E
{
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
k

})
= tr

(
E
{
uT
p,kup,ku

T
p,k+ˆ̄g

T
v,k ˆ̄g

∗
v,ku

T
p,k+uT

p,k
ˆ̄g
∗
v,k ˆ̄g

T
v,k

}
u∗
p,n

)H
= N2

RFup,nu
3
p,k +N2

RFup,nup,kδ
2
p,k +NRFup,nup,kδ

2
p,k.
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d)当m = n ̸= k，计算

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
= tr

(
E
{
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
m

}
E
{
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k

})
(D.25)

= tr
({

u∗
p,mu

T
p,m + δ2p,mINRF

}{
u∗
p,ku

T
p,k + δ2p,kINRF

})
=u2

p,mu
2
p,kN

2
RF+u2

p,mδ
2
p,kNRF+δ2p,mu

2
p,kNRF+δ2p,mδ

2
p,kNRF.

e)当m = n = k，计算

E
{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
m
ˆ̄g
T
n
ˆ̄g
∗
k

}
= E

{
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
k
ˆ̄g
T
k
ˆ̄g
∗
k

}
(D.26)

= E
{∣∣∣uT

p,ku
∗
p,k + ˆ̄g

T
v,ku

∗
p,k + uT

p,k
ˆ̄g
∗
v,k + ˆ̄g

T
v,k ˆ̄g

∗
v,k

∣∣∣2}
= E

{∣∣uT
p,ku

∗
p,k

∣∣2 + ∣∣∣ˆ̄gT
v,ku

∗
p,k

∣∣∣2 + ∣∣uT
p,k

ˆ̄g
∗
v,k

∣∣2}
+ E

{∣∣∣ˆ̄gT
v,k ˆ̄g

∗
v,k

∣∣∣2 + 2uT
p,ku

∗
p,k

ˆ̄g
T
v,k ˆ̄g

∗
v,k

}
= N2

RFu
4
p,k+2NRFu

2
p,kδ

2
p,k+

(
N2

RF+NRF
)
δ4p,k+2NRFu

2
p,kδ

2
p,k

= N2
RFu

4
p,k + 4NRFu

2
p,kδ

2
p,k +

(
N2

RF +NRF
)
δ4p,k.

结合a)、b)、c)、d)以及e)可得

B
(1)
k = N2

RF

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ2p,i

up,kup,i+

√
ηk

u2
p,k+δ2p,k

δ2p,k

}2

+NRF
(
u2
p,k + δ2p,k

) K∑
i=1

ηi
u2
p,i + δ2p,i

δ2p,i

+NRFδ
2
p,k

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

up,i

}2

. (D.27)

之后，计算B
(2)
k

B
(2)
k = E


∣∣∣∣∣eTk

K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

ˆ̄g
∗
i

∣∣∣∣∣
2
 (D.28)

=
K∑
i=1

K∑
j=1

√
ηiηj(

u2
p,i + δ2p,i

) (
u2
p,j + δ2p,j

)E{eTk ˆ̄g∗
i
ˆ̄g
T
j e

∗
k

}

=NRFδ
2
e,k

(
K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

)2

+NRFδ
2
e,k

K∑
i=1

ηi
u2
p,i+δ2p,i

δ2p,i.
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注意到Bk = ρ
(
B

(1)
k +B

(2)
k

)
− |Ak|2可得

Bk = NRFρδ
2
p,k

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i + δ2p,i

up,i

}2

(D.29)

+NRFρ
(
u2
p,k+δ2p,k

) K∑
i=1

ηi
u2
p,i+δ2p,i

δ2p,i+NRFρδ
2
e,k

×

(
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ2p,i

up,i

)2

+NRFρδ
2
e,k

K∑
i=1

ηi
u2
p,i+δ2p,i

δ2p,i.

重申u2
p,k = αku

2以及δ2p,k + δ2e,k = αkδ
2，上述等式计算为

Bk = αkρδ
2NRF

(
K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i + δ2p,i

)2

+ αkρ
(
u2 + δ2

)
NRF

K∑
i=1

ηiδ
2
p,i

u2
p,i + δ2p,i

. (D.30)

结合1)和2)，定理7.1即可得证。

D.4 定定定理理理7.2的的的证证证明明明

随着ρp →∞，up,i =
√
αiu以及δ2p,i = αiδ

2。

根据上述等式，第k个用户的可达速率可以表示为

Rk = log2

1 +

N2
RFραk

u2+δ2

(
K∑
i=1

√
ηiu

2 +
√
ηkδ

2

)2

1 + NRFραk

u2+δ2
u2δ2

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+NRFραkδ2
K∑
i=1

ηi

 .

利用
K∑
i=1

ηi = 1得到

Rk=log2

1+
N2

RFραk

u2+δ2

(
K∑
i=1

√
ηiu

2+
√
ηkδ

2

)2

1+NRFραk

u2+δ2
u2δ2

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+NRFραkδ2

 . (D.31)

比较
K∑
i=1

√
ηiu

2和
√
ηkδ

2可得

K∑
i=1

√
ηiu

2

√
ηkδ2

=
Lũ0

1− ũ0

(1 +
K∑
i ̸=k

√
ηi
ηk

)

2

. (D.32)
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这表明
K∑
i=1

√
ηiu

2要远远大于
√
ηkδ

2，原因是L和K 一般情况下都比较大。

因此，忽略掉(D.31)中的
√
ηkδ

2即可得到以下近似结果

Rk ≈ log2

1 +

N2
RFραk

u2+δ2
u4

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

1 + NRFραk

u2+δ2
u2δ2

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+NRFραkδ2

 .

接下来，考虑功率控制问题

max
{ηi}

min
i=1,...,K

Ri,

s. t.
K∑
i=1

ηi = 1, ηi ≥ 0, i = 1, ..., K.
(D.33)

根据(D.33)，可以观察到

min
i=1,...,K

Ri = Ri∗ , i
∗ = arg

i=1,...,K
minαi. (D.34)

因此，上述优化问题可以转化为

max
{ηi}

log2

1+
N2

RFρα

u2+δ2
u4

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

1+
NRFρα
u2+δ2

u2δ2

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+NRFραδ2

 ,

s. t.
K∑
i=1

ηi = 1ηi ≥ 0, i = 1, ..., K,

(D.35)

其中α , min
k=1,...,K

αk。

由于目标函数是关于
K∑
i=1

√
ηi的递增函数，所以优化问题可以等价为

max
{ηi}

K∑
i=1

√
ηi,

s. t.
K∑
i=1

ηi = 1, ηi ≥ 0, i = 1, ..., K.

(D.36)

令xi ,
√
ηi，得到一个凸的问题

max
{xi}

K∑
i=1

xi,

s. t.
K∑
i=1

x2
i = 1, xi ≥ 0, i = 1, ..., K.

(D.37)

利用KKT条件，即可得到最优功率分配系数ηi =
1
K
, i = 1, ..., K。最后，将最优功率

分配系数代入(D.35)的目标函数，即可完成证明。
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D.5 定定定理理理7.3的的的证证证明明明

根据定理7.1得到

Rk
NRF→∞

= log2

1 +

NRF

{
K∑
i=1

√
ηi

u2
p,i+δ

2
p,i
up,kup,i+

√
ηk

u2
p,k+δ

2
p,k
δ2p,k

}2

αkδ2
(

K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ

2
p,i

)2

+αk (u2+δ2)
K∑
i=1

ηiδ2p,i
u2
p,i+δ

2
p,i

 .

重申up,k =
√
αku，上述等式可以表示为

Rk
NRF→∞

= log2

1 +

NRF

{
K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

u+

√
ηkδ

4
p,k

αk(u2
p,k+δ2p,k)

}2

δ2
(

K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

)2

+ (u2 + δ2)
K∑
i=1

ηiδ2p,i
u2
p,i+δ2p,i

 .

接下来，解决功率控制问题

max
{ηi}

min
k=1,...,K

Rk
NRF→∞

,

s. t.
K∑
i=1

ηi = 1, ηi ≥ 0, i = 1, ..., K.
(D.38)

上式等价为

max
{ηi}

min
k=1,...,K

SINRk,

s. t.
K∑
i=1

ηi = 1, ηi ≥ 0, i = 1, ..., K,
(D.39)

其中

SINRk =

NRF

{
K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

u+

√
ηkδ

4
p,k

αk(u2
p,k+δ2p,k)

}2

δ2
(

K∑
i=1

√
ηiu2

p,i

u2
p,i+δ2p,i

)2

+ (u2 + δ2)
K∑
i=1

ηiδ2p,i
u2
p,i+δ2p,i

. (D.40)

代入最优功率控制系数可得

SINR1 = ... = SINRk = ... = SINRK . (D.41)

上式可以进一步简化为

η1δ
4
p,1

α1

(
u2
p,1 + δ2p,1

) = ... =
ηkδ

4
p,k

αk

(
u2
p,k + δ2p,k

) (D.42)

= ... =
ηKδ

4
p,K

αK

(
u2
p,K + δ2p,K

) .
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利用(D.42)和
K∑
k=1

ηk = 1，得到最优功率控制系数

ηk =
αk

(
u2
p,k + δ2p,k

)
ϕδ4p,k

, ϕ =
K∑
k=1

αk

(
u2
p,k + δ2p,k

)
δ4p,k

. (D.43)

之后，将(D.43)代入(D.38)得到

R = log2

1 +

NRF

(
u

K∑
i=1

√
αiup,i

δ2p,i
+ 1

)2

δ2
(

K∑
i=1

√
αiup,i

δ2p,i

)2

+ (u2 + δ2)
K∑
i=1

αi

δ2p,i

 . (D.44)

最后，将命题7.3给出的结果代入(D.44)，即可完成定理7.3的证明。

D.6 定定定理理理7.4的的的证证证明明明

随着L→∞，δ2 = Lβ2 (1− ũ2
0)→∞。之后，利用命题7.3给出的结果得到

δ2p,i = αiδ
2 τpρpαk

1
δ2

+ τpρpαiδ2
≈ αiδ

2. (D.45)

利用上述等式以及up,i =
√
αiu得到

Rk = log2

1 +

N2
RFραk

u2+δ2

(
K∑
i=1

√
ηiu

2 +
√
ηkδ

2

)2

1 + NRFραk

u2+δ2
u2δ2

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+NRFραkδ2

 . (D.46)

将u = Lβũ0和δ2 = Lβ2 − Lβũ2
0代入(D.46)，经过一些的计算得到

Rk = log2

1 +

NRFβ
2L

{
K∑
i=1

√
ηiũ

2
0L+

√
ηk (1− ũ2

0)

}2

β2ũ2
0

{(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+ 1

}
(1− ũ2

0)L
2 + β2(1− ũ2

0)
2
L+

βũ2
0+1−ũ2

0

NRFαkρ

 . (D.47)

忽略不随L2缩放的小项，上面的等式可以简化为

Rk = log2

1 +

NRFLũ
2
0

(
K∑
i=1

√
ηi

)2

(1− ũ2
0)

{(
K∑
i=1

√
ηi

)2

+ 1

}
 . (D.48)

这是一个关于
K∑
i=1

√
ηi递增的函数。之后，采用和定理7.2的证明类似的方法，得到最优

的功率控制系数ηk =
1
K
, k = 1, ..., K。

最后，将这些最优功率控制系数代入(D.48)，定理7.4即可得证。

149





攻读博士学位期间主要研究成果及参与的科研项目

参参参与与与的的的科科科研研研项项项目目目:

1. 国家自然科学基金优秀青年基金（No. 61922071）：“多天线协同传输理论与方法”，
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4. Xiaoling Hu, Caijun Zhong, and Zhaoyang Zhang, “Angle-domain intelligent reflecting sur-
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Communications Letters, vol. 10, no. 1, pp. 63-67, Jan. 2021. (正文第五章)
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timation for Intelligent Reflecting Surface-Aided Communications,” submit to IEEE Trans-
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