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一比特sigma-delta调制全数字大规模MIMO系统的

遍历可达频谱效率分析
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摘 要：全数字大规模多输入多输出（multiple-input multiple-output，MIMO）系统因具有低成本、信号处理

能力强、可灵活配置等优势，在移动通信中有很广泛的应用前景。在研究一比特 sigma-delta调制结构的基础

上，分析了系统的遍历可达频谱效率，并仿真对比了一比特结构。结果表明一比特 sigma-delta调制结构具有

更高的频谱效率，适用于大规模MIMO系统，并且分析结果是精确的。
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Abstract: The all-digital massive multiple-input multiple-output (MIMO) system has a wide range of application 

prospects in mobile communication due to its advantages such as low cost, strong signal processing capability, and 

flexible configuration. On the basis of studying the one-bit sigma-delta modulation structure, the ergodic achievable 

spectral efficiency of the system was analyzed and compared with the one-bit structure through simulation. The re‐

sults show that the one-bit sigma-delta modulation structure has higher spectral efficiency, is suitable for massive 

MIMO systems, and the analysis results are accurate.
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0　引言

大规模多输入多输出（multiple-input multiple-

output，MIMO）系统具有高频谱效率，是 5G的

关键技术[1]。全数字大规模MIMO系统具有射频

电路成本低、信号处理能力强、可灵活配置的优
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势，在移动通信系统中具有广泛的应用前景[2]。

在全数字大规模MIMO系统中，基站利用模拟数

字转换器（analog-to-digital converter，ADC）将

接收到的射频模拟信号转换为数字信号，再应用

数字芯片进行下变频、信道估计、检测等一系列

的信号处理。射频拉远头（remote radio head，RRH）

只有低噪声放大器（low noise amplifier，LNA）和

ADC，其制造成本低。数字芯片采用现场可编程门

阵列（field programmable gate array，FPGA），其

计算能力强、计算程序调整便捷。

学术界对全数字大规模MIMO系统开展了研

究。全数字大规模 MIMO 系统采用低精度 ADC

获取数字信号，当低精度ADC的量化比特数达

到 4 bit时，信道估计的误差和无限精度ADC的

误差的差距在 2 dB 以内[3]。当全数字大规模

MIMO系统采用一比特ADC时，利用时域过采样

可以弥补量化噪声带来的速率损失[4-5]。考虑高

采样率时射频电路的非线性特性和量化的有限精

度，文献[6]研究了两者对信噪比的影响并提供了

设计准则。由于毫米波全数字大规模MIMO的带

宽大，文献[7]研究了ADC精度和射频规范对信噪

比的影响。对于全数字大规模MIMO系统，文献[8]

研究了一种两级预编码方案，先在波束域进行稀

疏预编码，再在天线域进行离散逆傅里叶变换，

可以有效降低计算复杂度。针对一比特量化的全

数字大规模MIMO系统，文献[9]设计了空域均衡

矩阵系数，能够比半定规划方法和前向后向分裂

方法具有更低的计算复杂度。针对全数字大规模

MIMO系统中直接量化空域均衡矩阵性能较差的

问题，文献[10]提出一种有限字元的均衡方法，可

以在一比特量化条件下取得接近最优性能。但是，

以上研究都没有考虑一比特 sigma-delta调制结构

对全数字大规模MIMO系统的性能影响。

sigma-delta调制对于全数字大规模MIMO系

统有重要作用。一方面，在全数字大规模MIMO

系统中应用 sigma-delta调制，可以在数字芯片处

实现调制，在RRH处应用带通滤波滤除部分量化

噪声，可以免除在RRH安装振荡器并同步的要

求，降低RRH成本[11]。另一方面，将 sigma-delta

调制应用于ADC可以有效提升性能[12]。在量化

时，结合时域过采样和 sigma-delta调制，可以塑

造噪声功率谱，实现窄带信号的高精度量化[13]。

鉴于 sigma-delta调制对一比特量化的潜在性

能改善，本文研究一比特 sigma-delta调制全数字

大规模MIMO系统，分析其遍历可达频谱效率。

首先，建立了全数字大规模MIMO系统的信号收

发模型和一比特 sigma-delta调制模型，形成了系

统遍历可达频谱效率的定义式。接着，分析了一

比特 sigma-delta调制模型中输入信号、量化输入

信号、量化输出信号的互相关，并由此形成频域

量化噪声自相关与输入信号自相关、量化输出信

号自相关的函数关系。然后，分析了一比特

sigma-delta调制模型中各个信号的自相关及其时

域渐进特性，从而形成频域量化噪声自相关与输

入信号自相关的函数关系，可应用于遍历可达频

谱效率的评估。最后，进行了数字仿真，展示了

一比特 sigma-delta调制结构的遍历可达频谱效率

高于一比特结构的遍历可达频谱效率，并且本文

分析结果接近仿真结果。

1　系统模型

全数字大规模MIMO系统如图 1所示，包括

U 个移动台（mobile station，MS）和一个含有

B根天线的基站（base station，BS）。MS采用正

交频分复用（orthogonal frequency-division multi‐

plexing，OFDM），即先应用逆离散傅里叶变换

（inverse discrete Fourier transform，IDFT）进行频

域到时域的转换，再应用并行/串行转换（paral‐

lel to serial， P/S），最后通过射频（radio fre‐

quency，RF）链路发射。BS 包括 RRH 和 FPGA

两部分。RRH的LNA实现信号放大，RF ADC实

现模拟数字转换。FPGA实现数字下变频（digi‐
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tal down-conversion，DDC）、串行/并行转换（se‐

rial to parallel，S/P）和离散傅里叶变换（discrete 

Fourier transform，DFT）。

1.1　信号模型的建立

在 第 n 个 时 隙 ， U 个 MS 发 射 的 信 号

s(BB)
n ÎCU（即图 1中 P/S右侧位置处信号，为基

带时域信号）通过应用图 1的 IDFT和 P/S实现，

表示为：

s(BB)
n =

1
N∑kÎ S

ŝ(BB)
k ei2π(k/N)n （1）

其中，N 为一个 OFDM 信号中采样点的数量，

SÌ {01N - 1}为调制信号的子载波集合 ，

ŝ(BB)
k ÎCU 为子载波 k上的信号（即图 1左侧圆圈

处信号，为基带频域信号），fc为载波频率，fs为

抽 样 频 率 。 假 设 ŝ(BB)
k 满 足 E é

ë
êêêêŝ(BB)

k ( ŝ(BB)
k' )Hù

û
úúúú =

EUδ (k - k') IU， E é
ë
êêêêŝ(BB)

k ( ŝ(BB)
k )Tù

û
úúúú =0， ŝ(BB)

k =0,

"kÏ S，E[ ]表示求期望。本文假设 N/S≫1，其

中 S为S的势，即对OFDM信号在时域进行过采

样。因此，信号带宽为W=fsS/N。

BS接收并放大后的信号 y(RF)
n ∈RB（即图 1中

LNA右侧处信号，为RF时域信号）表示为：

y(RF)
n = 2 R{x(BB)

n ei2π( fc /fs )n} +w (RF)
n （2）

其中，R{ }表示取实部，w (RF)
n ∈RB 为噪声，

x (BB)
n =∑l = 0

L - 1 Hl s(BB)
n - l Î CB 为基带时域信号，L 为

传播路径数量，Hl Î CB ´ U 为 MS 和 BS 之间的

基带信道。假设噪声服从w (RF)
n ~N (0(N0 /2) IB ) 

N ( )0( )N0 /2 IB 表示高斯分布，均值为 0 向量，

方差为(N0 /2) IB。

1.2　RF ADC模型的建立

BS对接收、放大后的RF时域信号，即式（2），

应用 RF ADC。RF ADC 结构如图 2 所示，其中

y(RF)
n 为BS接收、放大后的RF时域信号，r (RF)

n ∈RB

是一比特量化输入信号，z (RF)
n ∈RB为RF ADC的输

出信号。在图2中，Z-1模块表示延迟一个时间单

位，即由时隙n变为n - 1，b表示第b根天线。由

图2可见，输入信号[ y(RF)
n ]b

和输出延迟[ z (RF)
n ]b

反

馈相减，形成差值 [ y(RF)
n ]b

−[ z (RF)
n - 1 ]b

，即 delta 阶

段；差值经过延迟相加，形成量化输入[ r (RF)
n ]b

=

[ r (RF)
n - 1 ]b

+[ y(RF)
n ]b

− [ z (RF)
n - 1 ]b

， 即 sigma 阶 段 。 RF 

ADC的输出信号可以表示为：

RRH

DDC

DDC

S/P

S/P

DFT

DFTLNA

LNA

RF ADC

RF ADC

BS

FPGA

IDFT

IDFT

P/S

P/S

RF

RF

MS

MS

U B

� �

图1　全数字大规模MIMO系统

RF ADC

Z−1

Z−1

[an]b

[rn      ]b
(RF) [zn      ]b

(RF)[yn      ]b
(RF)

图2　RF ADC结构
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z (RF)
n = ansgn(r (RF)

n ) = an ( gnr (RF)
n + qn )（3）

其中，an∈RB是放大因子构成的向量，表示向

量元素对应相乘，sgn( )代表量化，其计算规则

为，sgn( x) = 1，∀x≥0，sgn( x) =-1，∀x<0。对

于量化过程，Bussgang定理常用于将量化输入和

输出形成线性关系。式（3）的第二步由 Buss‐

gang定理[14]导出，gn∈RB为：

[ gn ]b =
2
π (E[ r (RF)

n ]
2

b )-
1
2

（4）

其中，qn∈RB 为量化噪声，与输入信号 r (RF)
n 不

相关。

本文设置归一化放大因子为：

[an ]b = [ gn ]
-1

b
=

π
2 (E[ r (RF)

n ]
2

b )
1
2

（5）

将式（5）代入式（3）可得：

z (RF)
n = r (RF)

n +pn （6）

pn = anqn∈RB （7）

根据图2，可知：

r (RF)
n = y(RF)

n −z (RF)
n - 1+r (RF)

n - 1 = y(RF)
n −pn - 1 （8）

其中，第二个等式是通过代入式（6）得到的。

将式（8）代入式（6）可得：

z (RF)
n = y(RF)

n −pn - 1+pn （9）

1.3　频谱效率的定义

BS 的 FPGA 对输入的信号 z (RF)
n （即图 1 中

DDC左侧处信号，为RF时域量化输出信号）进

行 DDC、S/P 和 DFT，将 z (RF)
n 处理为 ẑ (BB)

k ÎCB

（即图1中DFT右侧信号，为基带频域信号），表

示为：

ẑ (BB)
k =

2
N∑n = 0

N - 1z(RF)
n e-i2π(k/N + fc /fs )n （10）

本文假设系统满足抽样定理，即 fsÎ [ (2fc +

W ) /l(2fc -W ) / (l - 1) ]， 其 中 ， l 为 [1( fc +

W/2) /W ]内的整数。将式（9）代入式（10），并

应用式（2），可得：

ẑ (BB)
k = Ĥk ŝ(BB)

k + ŵ (BB)
k + ê(BB)

k （11）

Ĥk =∑l = 0

L - 1 Hl e
-2π(k/N)l∈CB （12）

ŵ (BB)
k =

2
N∑n = 0

N - 1w (RF)
n e-i2π(k/N + fc /fs )nÎCB（13）

ê(BB)
k =

2
N∑n = 0

N - 1( )-pn - 1 + pn e-i2π(k/N + fc /fs )nÎCB

（14）

分别为频域信道、噪声和量化噪声，其中Hl

∈CB 为第 l条路径的时域响应，w (RF)
n ÎCB 为时域

噪声，pn的定义见式（7）。FPGA对 ẑ (BB)
k 采用迫

零接收方案，输出的信号为：

ŝk = Ĥ †
k ẑ (BB)

k = ŝ(BB)
k + Ĥ †

k w (BB)
k + Ĥ †

k ê(BB)
k ÎCU（15）

其中，Ĥ †
k =( Ĥ H

k Ĥk )-1
Ĥ H

k ÎCU ´B，第二个等式是

代入式（11）得到的。由式（15）可知，ŝ(BB)
k 为

有用信号部分，Ĥ †
k w (BB)

k 为噪声部分，Ĥ †
k ê(BB)

k 为

量化噪声部分。本文假设信道满足块衰落，即信

道相干时长有限，分为导频传输阶段和数据传输

阶段。因此，系统的遍历可达频谱效率为：

SE =
τU

τC
∑u = 1

U E[ ]lb ( )1 + SINRku （16）

其中，τU为数据传输时长，τC为信道相干时长，

SINRku为信干噪比。根据式（15），信干噪比表

示为：

SINRku =
E é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú|

|
|
| [ ]ŝ(BB)

k u

2

E é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú|

|
|
| [ ]Ĥ †

k w (BB)
k + Ĥ †

k ê(BB)
k u

2
=

EU

cH
ku( )N0 IB +C ( )e

k cku

（17）

其中，信号功率为 E é

ë
ê
êê
ê|
| [ ŝ(BB)

k ]u

|
|
2ù

û
ú
úú
ú = EU，噪声

功率为 E é

ë
ê
êê
ê|
| [ Ĥ †

k w (BB)
k ]u

|
|
2ù

û
ú
úú
ú = N0  cku 

2，量化

噪声功率为 E é

ë
ê
êê
ê|
| [ Ĥ †

k ê(BB)
k ]u

|
|
2ù

û
ú
úú
ú = cH

kuC ( )e
k cku，cku=
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é
ë
êêêêĤk( Ĥ H

k Ĥk )-1ù
û
úúúú

u
ÎCB，C( )e

k =E é
ë
êêêêê(BB)

k ( ê(BB)
k' )Hù

û
úúúúÎCB´B

为频域量化噪声的自相关。

由于式（17）中的 C ( )e
k 只有定义式，系统

的遍历可达频谱效率无法分析。第 2 节将具体

分析该相关矩阵，获得遍历可达频谱效率的表

达式。

2　遍历可达频谱效率分析

2.1　频域量化噪声自相关的近似分析

定义BS接收、放大后的RF时域信号自相关

为Ry[m] =E é
ë
êêêêy(RF)

n ( y(RF)
n -m )Hù

û
úúúú ÎRB ´B。根据式（1）

和式（2）可得：

Ry[m] = EU

N
R{∑kÎ S

Ĥk Ĥ H
k ei2π(k/N + fc /fs )m} +

N0

2
δ (m) IB （18）

定义RF ADC的输出信号自相关为：

Rz[m] =E é
ë
êêêêz (RF)

n (z (RF)
n -m )Hù

û
úúúú ÎRB ´B （19）

根据以上定义可以分析获得频域量化噪声自

相关的表达式，为：

C ( )e
k »2∑m = 0

N - 1(Rz[m] - βRy[m] ) ´ e-i2π(k/N + fc /fs )m

（20）

具体步骤见附录 1。在式（20）中，其中

Ry[m]可以由式（18）计算，但是Rz[m]依然未

知，将在下节分析。

2.2　量化输出相关矩阵的分析

根据式（6）和式（8）可得在第 n个时隙一

比特量化输入信号的平均功率为：

E[[r (RF)
n ]2

b ] »E[[y(RF)
n ]2

b ] + ( π
2
- 1)E[[r (RF)

n - 1 ]2
b ]（21）

具 体 推 导 见 附 录 2。 由 于 E[[r (RF)
0 ]2

b ] =
[Ry [0]]bb， 并 且 E[[y(RF)

n ]2
b ] =[Ry [0]]bb， 由 式

（21）可以得到：

lim
n®¥

 E[[r (RF)
n ]2

b ] » 2
4 - π

[Ry[0]]bb （22）

将式（22）代入式（5）得到归一化放大因

子的时域渐进表达式，为：

lim
n®¥

 [an ]b »
π

4 - π [ Ry[0] ]
1 2

bb
（23）

通过应用反正弦定律[15]到式（3），可以将

RF ADC的输出信号自相关Rz[m]表示为：

Rz[m] =

lim
n®¥

 (anaH
n -m )⨀ 2

π
sin-1(D-1/2

r Rr[m] D-1/2
r )
（24）

其中，Rr[m] =E é
ë
êêêêr (RF)

n (r (RF)
n -m )Hù

û
úúúú ϵRB ´B为量化输入

信 号 时 域 自 相 关 ， Dr = diag (Rr[0] ) ϵRB ´B，

diag ( )表示由矩阵的对角元素构成对角矩阵，该

极限是考虑系统长期运行的性能，即 n®µ的性

能。通过代入式（24）到式（23）可得RF ADC

的输出信号自相关，为：

Rz[m] » 2
4 - π

 Ra⨀sin-1(D-1/2
r Rr[m] D-1/2

r )（25）

其中，RaϵRB ´B 为归一化功率放大因子，且

[ Ra ]bb'= [ Ry[0] ]
1 2

bb
[ Ry[0] ]

1 2

b'b'

对于式（25）中的量化输入信号时域自相关

Rr[m]，当 m = 0 时，根据式（22），可以近似

Rr[0] » 2
4 - π

Ry[0]，从而 Dr=
2

4-π
diag (Ry[0] )；

当m = 1时，根据式（8）可知：

Rr[1] =E é
ë
êêêê( y(RF)

n - z (RF)
n - 1 + r (RF)

n - 1 ) (r (RF)
n - 1 )Hù

û
úúúú（26）

»Ry[1] +E é
ë
êêêêr (RF)

n - 1(r (RF)
n - 1 )Hù

û
úúúú -E é

ë
êêêêz (RF)

n - 1(r (RF)
n - 1 )Hù

û
úúúú（27）

»Ry[1] （28）

其中，式（27）的推导利用了E é
ë
êêêêy(RF)

n (r (RF)
n - 1 )Hù

û
úúúú »

Ry[1]， 式 （28） 的 推 导 利 用 了 Rr[0] =
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E é
ë
êêêêr (RF)

n - 1(r (RF)
n - 1 )Hù

û
úúúú 和 E é

ë[ z (RF)
n - 1 ]b[ r (RF)

n - 1 ]b
ù
û » [ Dr ]bb，

其中后面的约等于由式（29）获得，由式（3）

可知：

E é
ë[ z (RF)

n - 1 ]b[ r (RF)
n - 1 ]b

ù
û =

[an - 1 ]bE é
ë
é
ësgn (r (RF)

n - 1 )ùû b
[ r (RF)

n - 1 ]b
ù
û

（29）

» [an - 1 ]b
2
π [ D1 2

r ]bb
（30）

» [ Dr ]bb （31）

其中，式（30）由高斯变量与其量化的相关特性

得到，式（31）由代入式（5）得到。

类似式（28），可得量化输入信号时域自相关

Rr[m] »Ry[m] "m ¹ 0。于是，可以用式（25）计

算RF ADC的输出信号自相关Rz[m]，代入式（20）

计算频域量化噪声自相关C ( )e
k 。具体的计算流程

如算法1所示。

算法1 频域量化噪声自相关的计算步骤

（1）用式（18）计算Ry[m] m = 0N - 1

（2） 计 算 Rr[0] » 2
4 - π

Ry[0]， Dr=

2
4-π

diag (Ry[0] )
（3）计算Rr[m] =Ry[m] m = 1N - 1

（4）用式（25）计算Rz[m]

（5）用式（20）计算C ( )e
k

根据本节分析结果，形成了算法 1，可以直

接计算出频域量化噪声自相关矩阵C ( )e
k 。将其代

入式（17）即可计算出信干噪比，再进一步代入

式（16）可计算出遍历可达频谱效率。根据本节

分析结果，可以定性分析信号功率EU 对遍历可

达频谱效率的作用。根据式（18）和式（25）可

知，随着信号功率EU增大，RF时域量化输出信

号协方差Rz[m]将增大；根据式（20）可知，频

域量化噪声自相关矩阵C ( )e
k 将同步增大；根据式

（16）和式（17）可知，遍历可达频谱效率将呈

现先增大后趋于平稳的特点，即增大信号发射功

率只能在一定信号发射功率范围内提高系统遍历

可达频谱效率。

本节分析结果也用于 sigma-delta系统的具体

实施。由式（5）可知，sigma-delta的实施中需要

设 置 归 一 化 放 大 因 子 ， 将 采 样 时 刻 n 的

E é
ë
êêêê[ r (RF)

0 ]
2

b

ù
û
úúúú b = 1B 构成的对角矩阵表示为

D( )r
n ÎRB ´B，假设系统结束时的采样时刻为 N'，

那么归一化放大因子计算如算法2所示。

算法2 归一化放大因子的计算步骤

（1）用式（18）计算Ry[0]

（2）计算D( )r
0 = diag (Ry[0] )

（3）根据式（5）计算[a0 ]b
π
2 [ D( )r

0 ]
1 2

bb

（4）For n = 1®N'

（5）根据式（21）计算 D( )r
n = ( π

2
- 1) D( )r

n - 1 +

diag (Ry[0] )
（6）根据式（5）计算[an ]b

π
2 [ D( )r

n ]
1 2

bb

（7）End

3　仿真结果与分析

仿真参数设置如下。载波频率 fc = 2.4 GHz，

子载波数量N = 360，传输用的子载波数量 S = 9，

传输用子载波集合为S = {01234356357358

359}， 抽 样 频 率 fs = 864 MHz， 信 号 带 宽

W= 21.6 MHz，BS天线数量B= 100，MS数量U=

4， 噪 声 方 差 N0= 1， 频 域 信 道 服 从

[ Ĥk ]u
~CN (0IB )。CN (0IB )表示复高斯分布，均

值为 0 向量，方差为 IB。信道的路径数量为

L= 10，对应的时延扩展为L/fs= 12 ns。信噪比为

10lgEU= 20 dB。基带频域信号 ŝ( )BB
k 采用16 QAM。

当m= 0时，仿真中设置 β= 2.45。当m> 0时，仿
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真中设置β= 1。仿真中随机试验了10种信道。对

于任意信道，其在时域上每条路径的响应都服从

CN (0(1 L ) IB )。对于任意信道实现，仿真中传输

100 个 OFDM 符号，sigma-delta 结构在这 100 个

OFDM符号的传输中持续工作，即N'=100´369-

1=36 899。并且仿真中，对每一个OFDM符号都

添加了长度为 9 的循环前缀，以避免符号间

干扰。

遍历可达频谱效率随信噪比变化如图 3 所

示。其中 ，“sigma-delta 分析”代表一比特

sigma-delta结构的分析结果，“sigma-delta仿真”

代表该结构应用数值仿真计算的结果；“常规

分析”代表一比特量化结构的分析结果[16]，

“常规仿真”代表该结构应用数值仿真计算的

结果[16]。由图 3 可见，随着信噪比增加，一比

特量化结构的频谱效率呈现先增加后下降并保

持平稳的效果，其原因是信噪比低时增加信噪

比提高了信干噪比，信噪比高时增加信噪比会

增大量化噪声。sigma-delta 结构可以有效抑制

量化噪声，因此频谱效率一直上升后趋于平

稳，最后达到 25 bit/(s·Hz)。由图 3 还可以观察

到本文分析结果接近仿真结果，表明本文分析

是合理的，可以用于评估一比特 sigma-delta 调

制全数字大规模 MIMO 系统的遍历可达频谱

效率。

遍历可达频谱效率随BS天线数量变化如图4

所示。由图4可见，随着BS天线数量增加，频谱

效率也上升，并且 sigma-delta结构的频谱效率上

升速度更快，其与一比特结构的频谱效率差距逐

渐增大。这个结果再次表明 sigma-delta结构具有

更高的频谱效率，可以达到25 bit/(s·Hz)，适用于

大规模MIMO系统。由图 4还可以看到，本文分

析结果接近仿真结果，说明本文分析结果适用于

评估系统性能。

4　结束语

本文研究了一比特 sigma-delta调制全数字大

规模MIMO系统，根据 sigma-delta的结构特点，

通过应用Bussgang定理、反正弦定理和高斯变量

的量化相关特性分析获得了该系统的遍历可达频

谱效率。仿真结果表明一比特 sigma-delta调制全

数字大规模MIMO系统可以在100根BS天线和4

个MS的条件下达到25 bit/(s·Hz)的遍历可达频谱

效率。通过仿真对比了 sigma-delta调制和常规系

统的遍历可达频谱效率，发现前者具有更高的频

谱效率，适用于全数字大规模MIMO系统。

附录1　

由式（14）可知，量化噪声的协方差矩阵为：
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图3　遍历可达频谱效率随信噪比变化
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图4　遍历可达频谱效率随BS天线数量变化
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C ( )e
k = 2∑m = 0

N - 1(2Rp[m] -Rp[m- 1] -Rp[m+ 1] ) ´
e
-i2π ( )k/N + fc /fs m

（32）

其中，Rp[m] =E é

ë
ê
êê
êp( )RF

n ( p( )RF
n -m )Hù

û
ú
úú
ú ÎRB ´B 为量化噪声的时

域相关。

根据式（6）可得：

Rz[m] =Rr[m] +Rp[m] +E é
ër

( )RF
n P H

n -mùû +E
é

ë
ê
êê
êpn(r ( )RF

n -m )Hù

û
ú
úú
ú

（33）

其中， Rr[m] =E é

ë
ê
êê
êr ( )RF

n (r ( )RF
n -m )Hù

û
ú
úú
ú ÎRB ´B为量化输入信号时

域自相关。通过代入式（8）到式（33）可得：

Rz[m] =Rr[m] +Rp[m] -Rp[m- 1] -Rp[m+ 1] +

E é
ëy( )RF

n P H
n -mùû +E

é

ë
ê
êê
êpn( y( )RF

n -m )Hù

û
ú
úú
ú （34）

根据式（8）也可得到：

Rr[m] =Ry[m] +Rp[m] +E é
ëy( )RF

n P H
n -m - 1ùû +

E é

ë
ê
êê
êpn - 1( y( )RF

n -m )Hù

û
ú
úú
ú （35）

将式（35）代入式（34）得到：

2Rp[m] -Rp[m- 1] -Rp[m+ 1] »Rz[m] - βRy[m]（36）

其 中 ， 本 文 将 E é
ëy( )RF

n P H
n -m - 1ùû、 E é

ë
ê
êê
êpn - 1( y( )RF

n -m )Hù

û
ú
úú
ú、

E é
ëy( )RF

n P H
n -mùû 和 E é

ë
ê
êê
êpn( y( )RF

n -m )Hù

û
ú
úú
ú 之和近似为 ( β - 1) Ry[m]，

β≥ 1。将式（36）代入式（32）可得式（20）。

附录2　

根据式（8）可得：

E é

ë
ê
êê
êé
ër

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú =E é

ë
ê
êê
êé
ëy( )RF

n ù
û

2

b

ù

û
ú
úú
ú +E é

ë
êêêê[ pn - 1 ]

2

b
ù
û
úúúú -

E é
ë
êêêêé
ëy( )RF

n ù
û b

[ pn - 1 ]
*

b
ù
û
úúúú -E é

ë
ê
êê
ê[ pn - 1 ]b

é
ëy( )RF

n ù
û

*

b

ù

û
ú
úú
ú （37）

通过近似：

E é

ë
ê
êê
êé
ëy( )RF

n ù
û

2

b

ù

û
ú
úú
ú -E é

ë
êêêêé
ëy( )RF

n ù
û b

[ pn - 1 ]
*

b
ù
û
úúúú -E é

ë
ê
êê
ê[ pn - 1 ]b

é
ëy( )RF

n ù
û

*

b

ù

û
ú
úú
ú »

E é

ë
ê
êê
êé
ëy( )RF

n ù
û

2

b

ù

û
ú
úú
ú （38）

可将式（37）近似为：

E é

ë
ê
êê
êé
ër

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú »E é

ë
ê
êê
êé
ëy( )RF

n ù
û

2

b

ù

û
ú
úú
ú +E é

ë
êêêê[ pn - 1 ]

2

b
ù
û
úúúú （39）

由Bussgang定理可知，式（6）中的 r ( )RF
n 和pn不相关。

因此，由式（6）可以得到

E é
ë
êêêê[ pn ]

2

b
ù
û
úúúú =E é

ë
ê
êê
êé
ëz

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú -E é

ë
ê
êê
êé
ër

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú = ( π

2
- 1)E é

ë
ê
êê
êé
ër

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú

（40）

其 中 ， 第 二 个 等 式 是 通 过 应 用 E é

ë
ê
êê
êé
ëz

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú =

(π 2 )E é

ë
ê
êê
êé
ër

( )RF
n ù

û

2

b

ù

û
ú
úú
ú得到的，该式由式（3）和式（5）联合

得到。

将式（40）代入式（39）得出式（21）。
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