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摘要: 提出一种毫米波大规模多输入多输出(MIMO)系统中基于几何均值分解(GMD)的混合预编码方案. 通过

GMD 处理将信道分解为等增益的子信道,以简化编解码复杂度. 在此基础上,推导出基于 GMD 的系统频效优化目

标函数解析式;然后根据基追踪原理和最小二乘法分别设计模拟预编码和数字预编码;最后通过相应的优化算法

得到系统频效的优化解. 数值仿真结果表明,提出的基于 GMD 的混合预编码方法与正交匹配追踪的方案相比,能
明显降低系统编解码复杂度,并提高系统频效.
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Hybrid Precoding Method Based on Geometric Mean
Decomposition for Millimeter Wave Massive MIMO
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Abstract: In millimeter wave massive multiple input multiple output (MIMO) systems, a hybrid precod鄄
ing scheme based on geometric mean decomposition (GMD) was presented. In the proposed scheme, the
channel was decomposed into multiple equal鄄gain subchannels by means of GMD to simplify the complexi鄄
ty of encoding and decoding. Based on it, the analytical expression of the objective function of system
spectrum efficiencyoptimization was derived. And then the hybrid precoding was designed according to
the basic tracking principle and the least square method. Finally, the optimal theoretical value of the sys鄄
tem spectrum efficiency was obtained by the proposed algorithm. The numerical simulation results show
that the proposed scheme has the advantages on reducing system complexity and improving system spec鄄
trum efficiency compared with the design scheme based on orthogonal matching pursuit.
Key words: geometric mean decomposition; spectrum efficiency; hybrid precoding; system complexity



摇 摇 近年来,毫米波大规模多输入多输出(Massive鄄
MIMO, massive multiple input multiple output)技术引

起了广泛的关注和研究. 这主要是因为毫米波通信

具有丰富的频谱资源,结合 Massive鄄MIMO 的混合预

编码技术能够获取更高的波束增益,以此可弥补毫

米波通信高损耗的传播缺陷[1鄄3] . 但与此同时,硬件

规模和编解码复杂度日益增长,需要寻找新的混合

预编码方案以降低系统复杂度.
MIMO 复用系统通常采用奇异值分解 ( SVD,

singular value decomposition)方式得到多个独立的正

交空间子信道以获得较大的吞吐量. 然而,由于此

方式下各子信道增益差异很大[4],需要使用不同的

编解码和调制解调方式以满足误码率(BER,bit er鄄
ror rate)的要求,使得系统复杂度很高. 为此,Jiang
等[5]提出了一种基于几何均值分解(GMD,geometric
mean decomposition)方案. 该方案将正交频分复用

下的瑞利衰落信道分解为多个信道增益相等的并行

子信道,从而避免了复杂的比特分配和功率加载过

程,并降低了系统的编解码的难度,从而整体上降低

了系统复杂度. 在此基础上,为了获取频效性能最

优的混合预编码方案,El Ayach 等[6] 通过将频效优

化问题转化为稀疏近似问题,并通过正交匹配追踪

(OMP,orthogonal matching pursuit) [7] 算法优化单用

户 MIMO 系统的下行频效. Kaushik 等[8] 在研究单

用户 MIMO 系统频效时,设计混合预编码方案,并提

出最优化系统频效的算法,但其只考虑了算法的优

化问题,在系统编解码复杂度方面没有进行深入研

究. Ahrens 等[9] 在研究 MIMO 信道对角化的基础

上,通过 GMD 方法有效补偿 SVD 时加权子信道的

增益差异缺陷. Chen 等[10] 在单用户 MIMO 中讨论

了反馈速率较小的前提下,差分 GMD 预编码器对

于系统频效的影响,但其系统频效与基站天线数、信
噪比的关系仍然不明确,难以在实际通信环境中

推广.
基于毫米波 Massive鄄MIMO 下行链路系统频效

的研究现状,将 GMD 的信道处理方式应用于毫米

波 Saleh鄄Valenzuela(S鄄V)信道处理中,相比于基于

SVD 信道处理方式,能够有效降低系统复杂度,并
在此基础上,针对移动通信下行链路单用户通信

场景,提出一种可适用于毫米波 Massive鄄MIMO 系

统的基于 GMD 混合预编码方案,该方案可在降低

系统复杂度的前提下获得最优的系统频效.

1摇 系统模型

1郾 1摇 混合预编码模型

提出的毫米波 Massive鄄MIMO 系统模型如图 1
所示. 为了简化分析,系统仅考虑单小区、单个用户

的下行传输场景,基站配置 Nt 根天线和 NRF
t 个射频

链,传输数据包含 Ns 个数据流,满足 Ns臆NRF
t 臆Nt .

用户接收机配置 Nr 根天线和 NRF
r 个射频链,满足

Ns臆NRF
r 臆Nr .

图 1摇 混合预编码系统模型
摇

混合预编码在基站端完成,由数字预编码PD沂

CNRFt 伊 Ns和模拟预编码 PA沂CNt 伊 NRFt 构成,相应的基站

预编码为 P = PAPD . 假设基站发送信号矢量为 s,则
混合预编码后的信号为

x = Ps = PAPDs (1)
其中 P 为基站发射功率,满足 tr{PPH}臆Ns . 相应

地,用户接收的信号矢量为

y = 籽HPAPDs + n (2)
其中:(·)H 为复共轭转置运算;籽 为平均接收功

率;H沂CNr 伊 Nt为毫米波信道传输矩阵;n沂CNr 伊 1为噪

声向量,服从复高斯分布,即 CN(0,滓2INr
),其中 滓2

为噪声方差,INr
为 Nr 伊 Nr 维单位阵. 模拟预编码

PA 通过移相器网络实现,且满足恒模限制,即

| {PA} i,j | = 1 / Nt,式中{·} i,j为矩阵的第 i 行 j 列
上的元素, |· |为取复数的模值.
1郾 2摇 信道模型

毫米波信道采用 S鄄V 模型[11],信道转移矩阵 H
可表示为

H =
NtNr

L 移
L

i
茁i琢r(椎r

i)琢t(椎t
i) (3)

其中:L 为(可分辨)信道路径数,茁i 为第 i 条路径的

复增益,椎r
i 和 椎t

i 分别为第 i 条路径的到达角

(AoAs,angles of arrival)和离开角(AoDs,angles of
departure),琢r(椎r

i)和 琢t (椎t
i)为用户接收机对应于

椎r
i 和基站发射机对应于 椎t

i 的天线阵列响应矢量.
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对于包含 N 个元素的简单均匀线性阵列(ULA,uni鄄
form linear array),阵列响应矢量为

鄣ULA(椎) = 1
N [1,ejkdsin(椎),…,ej(N鄄1)kdsin(椎)] T

(4)
其中:k = 2仔 / 姿,姿 为波长;d 为天线间隔距离. 由于

毫米波传播中有限的空间散射性,相应的毫米波

MIMO 信道矩阵是低秩矩阵,所以可以通过有限的

射频链获得接近最优的系统频效[12] .

2摇 基于 GMD 的混合预编码方案

图 2摇 子信道增益

2郾 1摇 问题描述

毫米波在传播中有限的空间散射,使得信道矩

阵 H 的奇异值变化很大[4],这导致了不同子信道在

功率分配后的信噪比(SNR,signal to noise ratio)差

异较大,如图 2(a)所示. 在相同的调制 /解调方式

下,所有子信道的误码率由最低 SNR 的子信道决

定. 为了保证所有子信道保持相似的误码率,基于

SVD 的预编码方案需要对各子信道进行谨慎的比

特分配,这将使系统编 /解码环节复杂度大大增

加[13] . 然而,信道 H 采用 GMD 方法能有效地均衡

各子信道的 SNR[9鄄10],如图 2(b)所示,避免了复杂

的子信道比特分配和功率加载过程,并降低系统编

解码复杂度,从而整体上降低系统复杂度. 基于此,
将设计基于 GMD 混合预编码优化矩阵,以图在较

低的编解码和调制解调复杂度下,得到系统频效的

优化值. 由式(2)得系统频效为[14]

R ( (= lb det I + 籽
Ns滓2

n
HPAPDPH

DPH
AH ) )H (5)

为了使 R 最优,必须对多个参数进行优化. 在毫

米波预编码情况下,PA 和 PD 在非凸约束的条件下难

以得到准确解. 为了简化预编码设计,采用解耦方式

设计基站和用户端的预编码及解码矩阵[6] .
2郾 2摇 基于 GMD 的系统频效优化函数

由文献[5]可知,对于任意的具有秩为 Ns、奇异

值为 滓1逸滓2逸… 逸滓Ns
的复信道矩阵 H 可表示为

H =GGMDRGMDQH
GMD = G1G[ ]2

R1 *
0 R

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

2

QH
1

QH

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

2

(6)
其中:GGMD = [G1 G2]沂CNr 伊 Nr,G1沂CNr 伊 Ns为包含酉

矩阵 GGMD 左起 Ns 列向量的半正定矩阵;QGMD =
QH

1

QH

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

2

沂CNt 伊 Nt 为酉矩阵,Q1 沂CNt 伊 Ns 为包含酉矩阵

QGMD 左 起 Ns 列 向 量 的 半 正 定 矩 阵; RGMD =
R1 *
0 R

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

2
沂CNr 伊 Nt为含有矩阵 H 奇异值的对角矩

阵. 其中,R1沂CNs 伊 Ns是一个具有相同对角元素的上

三角矩阵,它的对角元素包含矩阵 H 的前 Ns 个奇

异值的几何均值. 即对于坌i,有 ri,i = (滓1,滓2,…,
滓Ns

) 1 / Ns = r 成立,ri,i等效为 GMD 处理后的并行子信

道 增 益, 滓1,2,…,Ns
为 H 的 奇 异 值. R2 沂

C(Nr - Ns) 伊 (Nt - Ns)为三角矩阵,其对角元素为矩阵 H 自

Ns 之后的奇异值,*对应的矩阵元素为任意值. 由

于仅有 Ns 个传输数据流,在此只考虑前 Ns 个奇异

值的几何均值.
通过式(6)将对信道矩阵 H 进行 GMD 处理,则

处理后的系统频效函数可表示为

R ( (= lb det I + 籽
Ns滓2

n
R2

GMDQH
GMDPAPDPH

DPH
AQ ) )GMD

(7)
假设 P = PAPD 非常接近最优酉矩阵 Qres = Q1,则可

得到以下 2 个近似结论[6]:
1) 矩阵 INs

- QH
1 PAPDPH

DPH
AQ1 的特征值较小,

因此在毫米波预编码中可等价表示为 QH
1 PAPD 抑

INs
;
2) 更进一步,由于 QH

2 PAPD 的奇异值较小,可
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等效为 QH
1 PAPD抑0,因此可得到如下变换式:

QH
GMDPAPDPH

DPH
AQGMD =

QH
1 PAPDPH

DPH
AQ1 QH

1 PAPDPH
DPH

AQ2

QH
2 PAPDPH

DPH
AQ1 QH

2 PAPDPH
DPH

AQ
é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

2

=

Q11 Q12

Q21 Q
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

22
(8)

将式(8)代入式(7)得

R = lb det I + 籽
Ns滓2

n

R2
1 *

0 R
é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú2

2

Q11 Q12

Q21 Q
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抑

( (lb det INs
+ 籽
Ns滓2

n
R2

1QH
1 PAPDPH

DPH
AQ ) )1 =

(lb INs
+ 籽
Ns滓2

n
R )2

1 - (Ns -椰QH
1 PAPD椰2

F)

(9)
式(9)的第 1 项可以通过令 Qres = R1 实现,第 2 项

实际上是格拉斯曼流形(Grassmann manifold)上两

点 Qres = R1 和(PAPD)之间的平方和弦距离,可用欧

式距离椰Qres -QAQD椰F 代替. 因此,最大化系统频

效的问题可转换为最小化椰Qres -QAQD椰F 问题.
假设 Qres为基于 GMD 的最优预编码,QA、QD 分

别为相应的模拟预编码和数字预编码,则转化后的

优化目标函数为

(Qopt
A ,Gopt

D ) = arg min
QA,QD

椰Qres -QAQD椰F

s. t. | {QA} i,j | = 1 / Nt,
摇 摇 摇 tr(QAQDQH

DQH
A)臆Ns (10)

2郾 3摇 转换优化目标函数

为了降低 GMD 变换的复杂性并得到式(10)的
优化解,可以通过引理 1 将优化问题加以转化.

引理 1摇 假设信道矩阵 H 的 SVD 为

H =U撞VH = U1U[ ]2

撞1 0
0 撞

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

2

VH
1

VH

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú

2

(11)

信道矩阵的奇异值按降序排列,则存在酉矩阵 SR沂
CNs 伊 Ns,SL沂CNs 伊 Ns使得 Q1 = V1SR;G1 = U1SL;R1 =
ST

L撞1SR .
证明摇 计算信道矩阵的几何均值 r = (滓1,滓2,

…,滓Ns
) 1 / Ns,定义辅助矩阵:

R1: = {M( i)}HR1M( i),Q1: =Q1M( i),G1: =G1M( i)

(12)
其中:“: = 冶表示“定义为冶,M( i) 为对应的置换矩

阵. 令 R1 = 撞1,Q1 = V1,G1 = U1,并定义 2 个从 INs

中替 换 含 有 4 个 元 素 { N( i)
L } i,i, { N( i)

L } i + 1,i,

{N( i)
L } i,i + 1,{N( i)

L } i + 1,i + 1 的子矩阵生成的矩阵 N( i)
L

和 N( i)
R ,其中的 4 个元素有以下二维矩阵的形式:

专( i)
L = 摇 摇 摇摇

1
r

cri,i sri + 1,i + 1

- sri + 1,i + 1 cri,
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

i
,专( i)

R =
c - sé

ë
ê
ê

ù

û
ú
ús c

(13)
若 ri,i = ri + 1,i + 1 = r,取 c = 1,s = 0,若 ri,i屹ri + 1,i + 1,取

c =
r2 - r2i + 1,i + 1

r2i,i - r2i + 1,i + 1
, s = 1 - c2 (14)

更新 R1、Q1 和 G1,则
R1: =N( i)

L R1N( i)
R ,Q1: =Q1{N( i)

L } T,G1: =G1N( i)
R

(15)

进一步得

Ri + 1
1 =专( i)

L

ri,i 0
0 ri + 1,i

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

+ 1
专( i)

R =
r *

0
ri,iri + 1,i

摇 摇 摇摇

+ 1

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
úr

(16)
这表明通过 N( i)

L R1N( i)
R ,就可以使 ri,i = r,并且保持

其他元素不变. 依次将 Ri 替换 R1 代入计算,其中

1臆i臆Ns - 1.
式(15)表明 M( i)、N( i)

L 和 N( i)
R 均为酉矩阵,且

式(16)表明,通过 GMD 变换只改变了对角元素的

取值,其他元素保持不变. 因此可以构造矩阵 SL =
M(1) N(1)

R M(2) N(2)
R … M(Ns) N(Ns)

R 和 SR = M(1)

{N(1)
L } TM(2){N(2)

L } T…M(Ns){N(Ns)
L } T,代入式(15),

得 R1 = ST
L撞1SR . 类似地,有 Q1 = V1SR;G1 = U1SL .

引理 1 得证.
根据引理 1,式(10)等号右边可以改写为

椰Qres -QAQD椰F =椰R1 -QAQD椰F =
椰V1SR -QAQD椰F =

椰V1 -QAQD{SR}H椰F =

椰V1 -QA
寛QD椰F (17)

等式第 3 步成立的条件是因为 F 范数在矩阵旋

转下保持不变,且有 寛QD =QD{SR}H .
将式(17)代入式(10)可得

(Qopt
A ,Gopt

D ) = arg min
QA,Q

~
D

椰V1 -QA
寛QD椰F

s. t. | {QA} i,j | = 1 / Nt,

摇 摇 摇 tr(QA
寛QDQH

D
寛QH

A)臆Ns (18)
至此,目标函数式(10)得到了有效的转化.
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2郾 4摇 优化目标函数求解

观察式(18),虽然 QA 和 QD 是相互耦合的,但
由于 QA 的元素有恒模约束,故可通过解耦方式分

别设计 QA 和 QD
[6],即当设计 QA 时,QD 保持不变,

反之亦然. 因为 琢t (椎t
i ) 的恒模量的元素满足

| {QA} i,j | = 1 / Nt的约束,加之 V1 的列向量构成了

信道行向量空间的正交基, 因此 V1 可以看作

琢t(椎t
i)的线性组合. 通过 QA

寛QD 逼近 V1,可得到 QA

和 QD 的最优解. 为此必须合理地从 琢t(椎t
i)中找到

“最佳冶的 NRF
t 个阵列响应向量构成 QA 的列,故模

拟预编码的设计问题可以转换为

T = arg min
T

椰V1 - At
寛TQD椰F

s. t. 摇 椰diag(TTH)椰0 = NRF
t

摇 摇 摇 tr(At
寛TQDDH

DTHAH
t )臆Ns (19)

其中:At = [琢t (椎t
1 ),琢t (椎t

2 ),… 琢t (椎t
L)]是一个

Nt 伊 L 的矩阵,稀疏约束椰diag(TTH)椰0 = NRF
t 表明

T 不可能有超过 NRF
t 非零行. 当 T 只有 NRF

t 非零行

时,At 中 NRF
t 非零列才能被有效地选出作为模拟预

编码矩阵.
式(19)是一个稀疏重建问题,能够通过基追

踪[6]的方法求解. 当模拟预编码计 QA 确定后,数
字预编码设计问题可转换为求 F 范数最小化问

题,即

Qopt
D = arg min

Q
~
D

椰V1 -QA
寛QD椰F

s. t. 摇 tr(QA
寛QD

寛QH
DQH

A)臆Ns (20)
式(20)的最优解有一个最小二乘法[11]的形式,即

寛QD = {QA} 覮V1 (21)
进一步有

QD = 寛QDSR = {QA} 覮V1SR (22)
根据最小二乘法矩阵的推导可知

QD = (QH
AQA) - 1QH

AV1 (23)
根据以上分析,“最佳冶的模拟预编码矩阵的选

择问题是一个稀疏重建问题,通过基追踪的原理可

以求解. 得到模拟预编码后,利用最小二乘法最优

解方法可得到最优的数字预编码矩阵 Qopt
D .

3摇 基于 GMD 的混合预编码优化算法

3郾 1摇 全连接结构下的优化算法

全连接结构下,混合预编码仅考虑基站端的编

码,用户接收机可以根据接收信号进行相应的解码

处理,式(18)的最优解算法由 2 个环节构成,前者

通过 for 循环将 GMD 变换得到的残差矩阵 Q1 作为

最优预编码矩阵,GH
1 作为合并矩阵代入 OMP 方法,

得到 QA 和 QD . 后者对 QD 执行引理 1 对应的变换,
并对有效预编码矩阵进行归一化,以满足发射功率

的约束.

摇 摇 算法 1摇 伪代码

摇 摇 输入:基于 GMD 的最优预编码矩阵 Qres,发

射端射频链数 NRF
t ,发射天线数 Nt,接收天线数

Nr,阵列响应向量矩阵 At;
输出:模拟预编码矩阵 QA,数字预编码矩阵

QD;
初始化:计算[S1V1D1] = SVD(H),[Q R P] =

GMD(S1 V1 D1),QA =空矩阵,Qres = P(:,1:Ns);

For i臆NRF
t

At = 1 / Nte(jangle(S1))

椎 = AH
t Qres;k = arg maxl = 1,…,L(椎椎H) l,l;

摇 QA = [QA,At(:,k)];;

QD = (QH
AQA) - 1QH

AV1;

Qres =
Qres -QAQD

椰Qres -QAQD椰F
;

End For
根据实现引理 1 转换关系生成 SR,得到 QD =

QDSR;

归一化 QD = Ns
QD

椰QAQD椰F

摇 摇 需要指出的是,由于运用引理 1 中的转换关系

进行计算,过程中不需要计算 SR,仅仅是在 QD 的每

个阶段都应用相应的置换和乘法运算即可. 因此,
生成 QD 的运算复杂度为 O((Ns + Nt)Ns) [15],相应

的算法 1 的复杂度为 O((NRF
t ) 2NtNs) . 而 Golub鄄

Kahan双对角化方案[16] (通常是计算 SVD 的第 1
步)的计算复杂度为 O(NsNtK),这表明基于 GMD
的混合预编码在优化系统频效的算法复杂度方面与

传统的基于 SVD 的混合预编码相比只会额外增加

较小的算法复杂度,这是因为需要计算 QA 的伪逆.
就整体系统复杂度而言,运用该算法 1 的 GMD 预编

码方案能有效避免复杂的比特分配问题,降低编 /解
码的难度,复杂度远远低于基于 SVD 预编码方案.
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3郾 2摇 部分连接结构下的优化算法

部分连接结构下,混合预编码最优解算法的前

一环节通过选择矩阵 G0 将信道 H 进行变换得到所

需的辅助矩阵 G[11] . 后一环节根据文献[11]中部

分连接结构下模拟和数字预编码之间的关系,利用

GMD 变换得到的酉矩阵进一步计算出该变换下符

合条件的 QA 和 QD,然后对 QD 执行引理 1 对应的

变换,并对有效预编码矩阵进行归一化以满足发射

功率的约束. 假设每个链连接的天线数 M = Nt /
NRF

t ,基站采用 K 个 RF 链去传输 K 个数据流,即K =
NRF

t = Ns,且基站拥有完全的信道状态信息 H.

摇 摇 算法 2摇 伪代码

摇 摇 输入:信道矩阵 H,发射天线数 Nt,接收天线

数 Nr;
输出:模拟预编码矩阵 QA,数字预编码矩阵

QD;

初始化:计算 G0 =HH inv(eye(Nr))H,

G = [eye(Ns), zeros(Ns, Ns(NRF
t -1))]G0 伊

[eye(Ns), zeros(Ns, Ns(NRF
t - 1))]H,

摇 摇 For i臆NRF
t

摇 摇 摇 [S V D] = SVD(G)
摇 摇 摇 [Q R P] = GMD(S V D)
摇 摇 摇 v1 = P(:,1);
摇 摇 摇 滋 = R(1,1);

摇 摇 摇 a(:,i) = 1 / Nte(jangle(V1));
摇 摇 摇 QA = a(:,1);

摇 摇 摇 d( i) = norm(v1,1) / Nt;
摇 摇 p (:, i ) = ( 1 / Ns ) norm ( v1, 1 ) 伊

e(jangle(v1)) ;

摇 摇 摇 G =G -
(籽 / N滓2)滋2v1vH

1

1 + (籽 / N滓2)滋
摇 摇 End For
摇 摇 QD = diag(d);
根据实现引理 1 转换关系生成 SR,得到QD =

QDSD;

归一化 QD = Ns
QD

椰QAQD椰F

摇 摇 上述算法中,生成辅助矩阵 G 的运算复杂度为

O(M2 (NRF
t S + Nr)) [17],生成 QD 的运算复杂度为

O((K +Nt)K),所以算法 2 的复杂度为 O(K2(NRF
t S +

Nr) + K2 + NtK),而 El Ayach 等[6] 所提的算法复杂

度为 O((NRF
t ) 4M + (NRF

t ) 2L2 + (NRF
t ) 2M2L),考虑

典型的毫米波通信系统中 NRF
t = 8,M = 8,Nt = 64,

Nr = 16,L = 3,S = 5[11] . 通过分析上述的复杂度解

析式可知,所提算法复杂度较 El Ayach 等[6] 所提算

法复杂度更低,这说明 GMD 在处理部分连接结构

应用上复杂度也有较好的表现.

4摇 仿真结果分析

通过仿真来分析基于 GMD 的混合预编码方案

与空间稀疏预编码的性能. 仿真环境设置如下:基
站采用 ULA 发射天线阵列,天线数分别为 64 和

256,用户端天线数对应为 16 和 64,天线间隔 d = 姿 /
2. 基站和用户端的射频链个数均为 NRF

t = NRF
r = 8,

载波频率为 28 GHz. 采用 S鄄V 信道模型,有效路径

数 L = 3,每条路径的复增益服从分布 CN(0,1),两
端天线的方位角 AoA 和 AoD 服从在[ - 仔 / 2,仔 / 2]
上的均匀分布,信噪比为 籽 / 滓2n. 对于最优无约束预

编码方案,采用注水功率分配方案. 对于基于 SVD
和 GMD 预编码方案中所有的子信道均采用 16QAM
的调制方法.

图 3 所示为发射天线数为 256,接收端天线数

为 64 时所提算法 1 在不同迭代次数下的频效性能

曲线. 从图 3 可以看出,随着迭代次数的增加,系统

频效逐渐增加. 当迭代次数达到 100 时,算法 1 基

本收敛. 说明在应用 GMD 信道处理方法下,所提算

法对于系统频效的可行性.

图 3摇 不同迭代次数下的频效比较
摇

图 4 所示为在两端射频链数均为 8,传输数据

流 Ns = 4 时,基站天线数不同时的频效随 SNR 的变

化趋势. 从图中可以看出:1) 基于 GMD 的混合预

编码方法在基站天线数目不同时所获得的系统频效
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均优于 El Ayach 等[6] 提出的方案;2) 随着发射天

线数的增加,系统频效逐渐增加;随着 SNR 的增加,
频效增幅逐渐变大,这说明天线规模越大,频效性能

越好,但因为有最大发射功率的限制,故频效增幅有

极值;3) 基站天线数目增加到一定值时,所提方案

能接近最优预编码的性能.

图 4摇 不同 SNR 下的全连接结构系统频效性能
摇

图 5 所示为在两端射频链数均为 8,传输数据

流 Ns = 4,发射天线数为 64 时,2 种天线连接方式下

系统频效性能随 SNR 的变化趋势. 从图中可以看

出:1) 在部分连接结构下,基于 GMD 的混合预编码

方案的性能均优于传统模拟预编码;2) 所提预编码

方案的频效性能与该传输结构下的最优预编码方案

相当,说明所提方案达到了近优性能;3) 当 SNR 达

到 10 dB 时,所提方案在部分连接传输结构下的频

效性能近似达到了在全连接结构下 El Ayach 等[6]

所提方案的 80% . 综合考虑笔者所提方案在保证系

统复杂度基础上,具有良好的可拓展性和较好的频

效性能.

图 5摇 不同传输结构下的系统频效性能
摇

5摇 结束语

针对奇异值分解下的不同子信道信噪比变化较

大,导致系统复杂度增加和编 /解码难度加大的问

题,提出基于 GMD 的混合预编码方案. 与 El Ayach
等[6]所提方案相比,提出的预编码方案能有效地均

衡子信道信噪比从而降低系统整体的复杂度. 同

时,为了更好地应用于实际通信场景,将该编码拓展

到部分连接传输结构中,也得到了较好的频效性能.
仿真结果表明,所提出的混合预编码方案在不同基

站天线数目下的频效性能均优于正交匹配追踪[6]

方案,且可以应用于现有的 2 种传输结构,应用性

较强.
此外,提出的算法及结论是在理想信道状态下

得出的,对于在更加复杂的更普适的通信场景中的

算法和结论尚需进一步研究.
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