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摘 要

摘 要

无线通信技术的发展推动业务需求的迅猛增长。到2015年，无线通信总容量

仅能满足1/10的用户需求。无线网络面临有限的传输能力难以支撑庞大业务需求

的核心问题。多天线技术具有大幅提升频谱效率的潜力，是未来无线通信的关键

技术。虽然现有技术已经开始尝试利用多天线的优点，但没有充分发掘发射信

号的结构，导致实际构建的系统与理论预期的传输性能存在差距。以LTE系统为

例，2×2天线配置实现的传输速率只能达到理论界的一半；同时，随着天线数目

的增加，实际性能与理论界的差距还将进一步扩大。本文以提升实际多天线系统

的传输性能为目标，围绕面向实际调制信号的预编码调制技术展开以下研究：

首先，针对多天线系统预编码设计准则众多，缺乏有效设计框架的问题，构

建提升实际多天线系统传输性能的预编码调制设计模型。该模型以最大化调制约

束的互信息为设计准则，以复矩阵为优化变量，以功率为约束条件，得到的解能

够改善系统频谱效率，降低系统编码后的误比特率。

第二，在发端具有完全信道状态信息的条件下，提出一种采用预编码调制实

现信号与信道的有效适配方案。通过分解预编码矩阵，实现匹配信道、优化信号

功率分配、旋转调制信号星座结构。该设计方法收敛快速，能够获得高的性能增

益，在采用QPSK的2×2MIMO衰落信道下性能逼近理论界；

第三，在发端只有统计信道状态信息的条件下，针对平均互信息包含多重积

分，难以计算的问题，导出具有渐近最优性且计算复杂度低6个数量级以上的平

均互信息下界和上界；在此基础上提出了优化功率分配和信号设计的两步迭代算

法，高效求解最大化平均互信息问题。与传统方法相比，在采用QPSK的4×4实

测微蜂窝信道下，最大增益超过4 dB。

最后，针对多天线系统的干扰抑制难题，设计预编码提升收发端传输速率

的同时避免对网络中其他用户造成干扰。提出了一种基于凸凹包络法的优化方

法，通过不断迭代缩小求解空间，有效克服了多极值NP难解问题。理论上证明

了该方法可达到全局最优，仿真表明与传统方法相比，在采用1/2码率的信道编

码、QPSK调制的4×4MIMO信道下，最大增益超过15 dB。

关键词：多天线技术；预编码调制；频谱效率；传输性能限；宽带无线通信
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Abstract

Abstract

Wireless communication, as one of the most rapidly developing technologies, pro-

vides enormous new products and services on a daily basis. By 2015, the overall through-

put of wireless technologies, as predicted, will only afford 10 percent data requested

by users. These developments present huge challenges for wireless system designers.

Multiple-input and multiple-output (MIMO) has the potential to significantly improve

the spectrum efficiency and therefore is recommended for the next generation wireless

systems. Existing designs utilize the benifit of multiple antennas; they, however, fail to

exploit the structure of the transmitted signals. Therefore, the performance of existing

MIMO systems is far from the theoretical potential. For example, the 2×2 MIMO sys-

tem built in LTE offers a transmission rate only one half of the theoretical limit. The

difference between the performance of practical systems and theoretical expectation is

even larger when the number of antennas is bigger. This thesis is based on the design and

analysis of the precoded modulation technique for practical MIMO systems. The main

contributions are as follows:

Firstly, we build the framework for precoded modulation, which maximizes the

constellation-constrained mutual information over the complex precoding matrix with

different power constraints. The performance of existing precoding methods, e.g., maxi-

mizing the capacity or the diversity, is far away from the transmission limits of the chan-

nel. Our proposed framework improves not only the spectrum efficiency of wireless sys-

tems but also the coded bit error rate. It helps practical systems achieve the transmission

limits of the channel.

Secondly, we propose the precoded modulation method to adapt the transmission

signal to the channels when channel state information is known at the transmitter. Since

the function of mutual information has multiple local maxima, finding a good precoder

solution can be difficult. We develop an efficient two-step iterative algorithm, by decom-

posing the precoder, which converges fast and is almost irrelevant to the initial points.

The performance of the proposed algorithm is close to the theoretical limits for 2×2

fading MIMO channels with QPSK inputs.

Thirdly, we consider the precoded modulation method to maximize the average mu-

tual information of MIMO fading channels with only statistical channel state information

II



Abstract

known at the transmitter. Since the average mutual information involes mutiple integrals

and is extremely difficult to evaluate, we derive lower and upper bounds and prove that

maximizing the bounds is asymptotically optimal. We analyze the structure of the optimal

precoder, extend our two-step iterative algorithm, and solve the problem of maximizing

average mutual information efficiently. Compared with the conventional methods, the

highest possible gain of the proposed method is more than 4 dB for 4×4 experimental

validated MIMO microcell correlation model with QPSK inputs.

Finally, we investigate the precoded modulation method for spectrum sharing in

multi-antenna cognitive radio networks. We maximize the transmission rate between the

transceiver while controlling the interference power to existing users sharing the same

spectrum at the same time. We proposes a global optimization algorithm, which is based

on the reformulation and the relaxation, by its convex and concave envelopes, of the prob-

lem. In this way, a sequence of relaxed problems is solved over a shrinking feasible region

until convergence. Numerical examples show that the highest possible gain provided by

the proposed algorithm is more than 15 dB for 4×4 MIMO channels with QPSK inputs

and 1/2 channel coding rate compared with existing methods.

Key words: multiple-input multiple-output (MIMO); precoded modulation; specturm

efficient; transmission limit; wideband wireless communications
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AWGN 加性白高斯噪声（Additive white Gaussian noise）
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B3G 后3G（Beyond 3G）

BER 误比特率（Bit Error Rate）

BICM 比特交织编码调制(Bit-Interleaved Coded Modulation)

CDMA 码分多址（Code Division Multiple Access）

CSI 信道状态信息（Channel State Information）

DFE 判决反馈均衡（Decision Feedback Equalization）

EDGE 增强型数据速率GSM演进（Enhanced Data rate for GSM Evolu-

tion）

FDMA 频分多址（Frequency Division Multiple Access）

GA 梯度上升（Gradient Ascent）

GPRS 通用分组无线业务（General Packet Radio Services）

GSM 全球移动通信系统（Global System for Mobile communication）

IMT-Advanced 先进的国际移动通信（International Mobile Telecommunications-

Advanced）

ISI 符号间干扰（Inter-Symbol Interference）

KKT 卡罗需-库恩-塔克（Karush-Kuhn-Tucker）

LDPC 低密度奇偶校验（low-density parity-check）

LTE 长期演进（Long Term Evolution）

LTE-Advanced 长期演进增强（Long Term Evolution-Advanced）

MAP 最大后验（Maximum A Posteriori）

METRA 多元收发天线（Multiple Element Transmit-Receive Antennas）

MIMO 多输入多输出（Multiple-Input Multiple-Output）
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OFDMA 正交频分多址（Orthogonal Frequency Division Multiple Access）
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数学符号

R 实数空间
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1.1 研究背景

1.1.1 无线通信亟需满足迅猛发展的业务需求

无线通信是现代社会不可缺少的信息交互平台，是当今世界最为关注的高新

技术领域，一直保持强劲的发展趋势。无线通信技术对社会发展具有重大影响，

《国家”十二五”科学和技术发展规划》提出要加速推动新一代无线通信技术发

展，通过开展关键技术研究，提升我国在该技术领域的国际地位，增强核心竞争

力 [1]。

迅猛发展的无线通信需求是当前信息技术领域的显著特征。截止2011年底，

移动在网用户数超过全球总人口的80%，达到59亿，与2006年相比翻了一番 [2]，

这就要求无线通信系统能够提供越来越大的系统容量。另一方面，无线应用的年

下载量已经超过250亿次 [3]，表明人们是多么需要随时随地通过无线的方式获取

信息。大量应用，如在线视频，可视通话，在线游戏，要求无线通信系统能够提

供越来越高的传输速率 [4]。

面对如此庞大的无线业务需求，通信频谱资源匮乏所导致的瓶颈效应日

益突出 [5]。Cisco Visual Networking Index预测，到2015年，无线通信总容量仅能

满足1/10的用户需求 [6–8]。系统容量与用户需求的供需矛盾难以平衡的时候，

就是无线网络拥塞甚至瘫痪现象出现的时候。据美国国家广播公司（National

Broadcasting Company, NBC）报道，因业务需求的陡增，无线网络全球知名运营

商Verizon，在2012年9月一个月内出现三次大范围瘫痪 [9]。这样的网络瘫痪并不

是第一次报道。早在2009年9月，iPhone手机上市的时候，因无线应用下载业务

的陡增，就已经导致美国纽约和旧金山地区的3G网络严重过载，并出现局部瘫

痪 [10]。可以预见在不久的将来无线网络瘫痪将会出现的越来越频繁，由此带来的

影响也将越来越大。

1.1.2 不断提升频谱效率是解决问题的关键途径

无线通信大容量、高传输速率的需求与频谱资源匮乏所导致的矛盾需要通过

不断提升频谱效率来解决。为此，人们做出了大量的努力，使得无线通信系统不

1
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断的向前发展。从早期的第一代移动通信系统到目前最新的第四代移动通信系

统，频谱效率得到了巨大的提升。

第一代移动通信系统（1G）诞生于19世纪80年代，以北美的高级移动电话系

统（Advanced Mobile Phone System，AMPS）为代表 [10]，首次使得蜂窝技术服务

于大众。以现代的观点来看，这一系统存在很多的不足。例如它采用了易于受到

噪声和干扰影响的模拟通信技术；采用频分多址，占用大量频谱资源来区分不同

用户。系统的传输速率低，网络容量小，只支持约2.4Kbps的语音服务，而无法传

输数据信息 [11]。

第二代移动通信系统（2G）实现了从模拟通信技术到数字通信技术的跨

越，以GSM [12]和IS-95 [13]为代表，是目前为止商用最为成功，应用最为广泛的

系统。GSM和IS-95分别采用时分多址（TDMA） [14]和码分多址（CDMA） [15]技

术，为用户提供语音服务和速率为9.6Kbps到32Kbps之间的数据服务。在此基础

上改进而成的GPRS（2.5G） [16]和EDGE（2.75G） [16]系统，进一步增强了数据传

输速率。然而，仍然受限于所采用的技术框架，传输速率最高也只能达到几

百Kbps，从而仅能为用户提供低速率的服务。

第三代移动通信系统（3G）提升了数据传输速率，典型的技术标准包括W-

CDMA，CDMA2000和TD-SCDMA等 [17]，是目前正在大范围推广使用的商用系

统。较之第二代移动通信系统，第三代系统的传输速率得到了极大的提高，能够

为室内用户提供峰值2Mbps的传输速率，从而在一定程度上缓解了用户的应用需

求。即便如此，离人们长期以来预期的高传输速率大容量的宽带无线通信仍有极

大差距。因此，人们随即展开了B3G和4G通信系统的研究与开发 [18–20]。

第四代移动通信系统（4G）体现了不同标准的融合。其中一个分支

是3GPP等通信领域的标准化组织所大力推动的LTE和LTE-Advanced标准 [21,22]，希

望通过技术手段实现“移动通信宽带化”，提供更高的传输速率，满足用户更高的

应用需求；另一个分支是IEEE组织所推动的802.16e和802.16m等标准 [23]，希望通

过技术手段实现“宽带接入移动化”，将宽带无线接入向移动化方向发展和演进，

为用户提供更快传输速率，进一步提升终端访问网络的能力。两个分支经历多

年的独立发展后，近年来在功能定位和技术体制方面呈现出融合之势。它们均

采用多天线（MIMO）技术 [24–27]作为物理层提升频谱效率的关键技术手段，并

以OFDMA [28–31]技术作为多址方案。

通过上述回顾可以清晰看出，移动通信系统的发展历程不仅标志着无线传输

技术的不断进步，更是一部通过新技术体制实现传输速率提升的历史，同时也是

一部不断满足飞速递增的用户数量及激增的业务需求的历史。

2
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图 1.1 几代移动通信系统频谱效率的横向比较

1.1.3 频谱效率的提升不能以牺牲功率效率为代价

通过对几代移动通信系统所达到的频谱效率做横向比较能够对其演进的过

程得到更加清晰而直观的认识。图1.1给出的是2G、3G和4G系统频谱效率的比

较 1⃝。可以看出，从2G到3G系统，频谱效率提高了约2倍，同时降低了传输功

率，在图中沿左上方移动。与此同时，从3G到4G系统，伴随着MIMO技术的引

入，频谱效率实现了质的飞跃。然而，为了使得接收端能够解调译码多个发射天

线同时发送的调制信号，4G系统需要极大的提高工作信噪比，为此付出巨大的功

率代价 [32,33]，在图中沿右上方移动。

频谱效率的提升必须要付出巨大的功率代价吗？当然不是。由图1.1可以看

出，即便是当前最新的4G系统，性能仍有巨大的改善空间。MIMO系统的容量

界告诉我们，现有系统所达到的性能离理论限还差很远。纵向来看，在信噪比

一定的情况下，现有系统传输速率只达到了MIMO（2 × 2）容量界的一半，也就

是说，在相同系统配置下，现有系统传输速率有望翻倍，频谱效率可以得到进

一步提升；横向来看，在频谱效率一定的情况下，现有系统性能与MIMO容量界

的距离在10 dB以上，也就是说，功率代价有望大幅降低。同时，随着天线数目

的增加，受限于现有系统中采用的收发机方案，与理论限的差距还将进一步扩

大 [33,34]。

1⃝ 1G系统所支持的语音传输速率极低，同时不支持数据传输，因而没有在图中标出。
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...

...

发射机 (Tx)

接收机 (Rx)

图 1.2 MIMO系统（Nr × Nt）模型示意图

频谱效率的提升能够为用户提供更高的传输速率，功率代价的降低具有诸多

现实的意义 [35]。从运营商的角度来看，降低功率代价不仅能够带来巨大的经济利

益，同时也是可持续发展的要求。据中国电子信息产业发展研究院的统计报告，

我国四大运营商每年消耗电能200亿度以上，耗电总量居各行业前列。因此，降

低功耗、节能环保的意义重大。从用户的角度来看，降低无线链路传输功率也就

降低了信号辐射，减小了电磁波辐射可能带来的安全隐患，从而能够为公众带来

巨大安全保障。

这里所讨论的速率和功率的潜在增益本质源于现有系统与MIMO容量界的差

距。那么一个重要的问题就是：现有系统性能为何难以逼近容量界？如何使现有

系统逼近容量界？对这一问题的思考和解决是在当前主流系统构架基础上进一步

大幅提升性能，满足用户不断递增需求的关键所在。然而，要回答这一问题我们

就需要对MIMO传输技术有更深入的理解。

1.2 MIMO传输技术

MIMO是通过在收发设备上同时采用多个天线（如图1.2所示），从而提

升系统传输性能的技术。我们用Nr × Nt表示发端有Nt个天线，收端有Nr个天线

的MIMO系统。MIMO技术的产生为无线通信带来了重大突破。相对于传统的单

天线系统，即单输入单输出（SISO）系统，MIMO技术为传输设计提供了除时间

和频率之外的空间维度。通过合理的利用空间维度，可以在不占用更多时频资源

的前提下为系统带来如下好处：

1、空间分集增益

无线信道的衰落特性导致信号不稳定。MIMO技术可以提高信号接收的可

靠性。一个发射天线发出的信号被多个接收天线得到，同时多个发射天线可以

发出多份同样的信号。这样就不会因为某个信道的严重衰落而导致信号无法获

得。Nt × Nr的MIMO信道最多提供的空间分集数目为 [14]

Nt · Nr.

4
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2、空间复用增益

MIMO技术带来的新自由度除了用于空间分集，提高传输可靠性，还可以通

过空间复用的方式提高频谱效率。在富散射环境下，Nr × Nt的MIMO信道最多可

以提供的独立数据子信道数目为

min
{
Nr,Nt

}
.

每一个子信道的传输速率同单天线系统的性能类似，这样就成倍提升了系统的传

输速率 [14]。

3、阵列增益

阵列增益通过采用信号处理的方法，如波束成型 [26]等，实现接收信噪比的大

幅增加。它包含发射成型和接收成型两种方式，分别利用信道信息在发射端和接

收端做预处理和后处理使得信噪比提高。采用该方法获得的信噪比增益有利于对

抗无线信道的环境噪声、衰落和干扰，进而提升无线网络的性能和覆盖范围。

4、干扰消除和避免

无线网络的开放特性导致干扰现象极为严重 [36,37]。通过MIMO技术提供的空

间自由度，可以降低干扰对系统的影响。例如，利用MIMO提供的空间维度，将

信号能量指向特定的用户，并控制其他用户的接收信号功率使其避免或降低受到

的干扰，可以实现多个用户共用频率资源，进一步提升频谱效率 [38–42]。

需要注意的是，MIMO技术的上述多个优点之间是彼此制约的，它们的本质

都来源于MIMO技术带来的空间自由度。这些优点分别是根据不同的需求，从不

同的角度对无线资源加以利用。优秀的MIMO系统设计能够根据当前的信道状

况进行自适应，同时利用到多项优点 [43–47]，从而实现系统速率、可靠性和覆盖

范围的提升。正是因为MIMO技术的这些特点，它已经成为众多无线标准的核

心技术，广泛应用于无线局域网的IEEE 802.11（WLAN），无线城域网的IEEE

802.16（WMAN），以及移动宽带无线多址接入（MBWA）等系统框架中。

1.2.1 MIMO系统的容量界

MIMO传输模型是通过其信道矩阵H来刻画的。发射信号x经信道H和噪

声n的影响后，在接收机获得，其接收信号表示为y。

在发端知道信道状态信息的情况下，达到传输容量界需要满足两个条件 [48]：

1）输入信号x服从高斯分布；

2）输入高斯信号的协方差应满足如下结构：

Σx = VHD2VH
H
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...

...

发射机 (Tx)

接收机 (Rx)

信道状态信息

图 1.3 采用容量可达的预编码后MIMO系统的模型

其中VH是信道H奇异值分解得到的右特征矩阵，D表示对角矩阵，通过经典注水

算法得到 [49]。这一结论是香农信息论的多天线扩展 [48,50]。

以上结果对应清晰的物理概念：要达到容量界，系统应加入线性预编码模

块。通过预编码实现对输入信号的变换，从而有效匹配信道。这一概念可以通过

由图1.3来说明，其中信号s表示高斯输入信号，其协方差为单位阵，即

Σs = I.

经由预编码矩阵

P⋆ = VHD

处理后，输入信号s转换协方差为如下表达式的高斯信号x

Σx = VHD2VH
H.

这样的信号变换满足了达到容量界的两个条件，从而能够实现MIMO系统理论上

最大的传输速率。

看似所有的问题都已经解决，我们有了达到最大容量的预编码闭合表达式

P⋆ = VHD

由此可以计算出MIMO信道所能达到的容量界 [49]

C = log det
(
I + (P⋆)HHHHP⋆

)
.

在2 × 2Rayleigh衰落的MIMO信道条件下，与未采用预编码相比，即

P = I

性能增益约为3 dB。
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图 1.4 高斯信号与QPSK信号的概率分布比较

1.2.2 实际信号的频谱效率

重新思考上节所讨论的容量界结果，不难发现一个非常根本，非常重要的问

题没有解决：达到容量界需要输入信号服从高斯分布。

服从高斯分布的输入信号到今天为止都未能在实际系统中实现。其根本

原因在于高斯信号的幅度分布没有上界而且连续。没有上界意味着发射功率

可能无穷大，连续意味着接收端做信号检测将会异常难。实际调制信号，

如BPSK，PAM，QPSK，QAM等，幅度都有界而且分布离散。有界意味着发射

功率受限，离散则意味着接收端做信号检测会容易很多。图1.4给出的是高斯信号

与QPSK信号幅度的概率分布对比。水平两维坐标分别表示发射信号的实部和虚

部，纵坐标表示概率分布。从中可以直观的看出高斯信号与实际调制信号的巨大

差异。

信号形式的巨大差异导致传输性能的巨大差异。图1.5给出的是2 ×
2的MIMO信道，在Rayleigh衰落情况下采用高斯信号和QPSK输入信号的频谱

效率比较。首先来看基于高斯信号的方法。高斯信号幅度分布连续，携带的

信息量不受限，频谱效率随着信噪比的增加而不断增加。在发送端知道信道状

态信息的前提下，采用容量可达的预编码方法为高斯信号带来约3dB的增益；

也就是说，同样的频谱效率可以在更低的信噪比下获得。QPSK信号的性能与

高斯信号截然不同，它的频谱效率受限，随着信噪比的增加最终饱和。例如，

7



第 1章 引言

−10 −5 0 5 10 15 20 25 30
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

SNR (dB)

频
谱
效
率

 (
b

p
s
/H

z
)

高斯信号，未采用预编码

高斯信号，最大化容量

QPSK，未采用预编码

QPSK，最大化容量

图 1.5 2 × 2的MIMO Rayleigh衰落信道下高斯信号与QPSK信号频谱效率比较

对于2 × 2的MIMO信道，采用QPSK信号后频谱效率的极限为4bps/Hz；同时，对

于Nr × Nt的MIMO信道，采用总计M个星座点的调制信号，频谱效率的极限为

log2
(
M · Nt

)
.

由高斯信号与实际调制信号的巨大差异就不难理解图1.5带给我们的结论：将基于

高斯信号“可达容量”的预编码应用到实际系统中采用的调制信号，在很宽的信噪

比范围内，不但无法带来性能增益，反而将导致性能更加恶化。

这一现象告诉我们，现有达到容量的理论无法指导实践。探索应用于实际调

制信号，提升实际系统性能的预编码调制方法意义重大。

1.2.3 MIMO系统收发机构架

上面给出的高斯信号和实际调制信号的频谱效率比较基于信息论的分析。实

际构建的系统能否达到上述信息论分析的性能仍然依赖于具体的收发机设计方

案，如图1.6所示。从发射机来看，输入信息首先经过信道编码与交织模块。信

道编码根据实际系统性能需求及允许的复杂度，选择范围非常广，从简单的卷积

码，到复杂的Turbo码和LDPC码 [51]。编码后的数据经数字调制后，根据对信道状

态信息的了解进行预编码。预编码的目的是根据某一具体的准则是输入信号适应

信道，从而提升传输性能。经处理后的信号即可由多天线发射出去。
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图 1.6 采用MIMO技术的收发机方案

发射信号经MIMO信道及噪声的影响后，由接收天线获得，并送入空时信号

检测、解交织与译码模块。空时信号检测在MIMO技术的研究中占有重要地位，

不断有令人耳目一新的方法出现。从线性的检测方法，如迫零（Zero Forcing，

ZF）检测器 [52,53]和最小均方误差（Minimum Mean Squared Error， MMSE）检测

器 [54,55]，到非线性的方法，如判决反馈均衡（Decision Feedback Equalization，

DFE） [56,57]和最大后验概率（Maximum A Posteriori，MAP）检测 [57,58]；从降低

复杂度着手的球译码（Sphere Decoding）方法 [59,60]，到基于优化的半定规划松弛

（Semi-Definite Relaxation） [61,62]，不断的为我们提供新的MIMO检测方法和看问

题视角。

根据系统性能及对复杂度的要求，信号检测与译码模块可以采用迭代和不

迭代两种实现方法。不迭代的方法将空时信号检测与译码分离为两个独立模

块，而迭代的方法则通过检测器与译码器之间不断交换软信息，从而达到更好

的性能。检测器与译码器的迭代方案在文献中被称之为比特交织编码调制技术

（Bit-Interleaved Coded Modulation，BICM） [63,64]，配合最优或近似最优的信号

检测与信道编译码方法后，该收发机方案可以使实际系统逼近信息论分析得到的

性能限。
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图 1.7 研究思路

既然已经存在逼近信息论分析性能限的MIMO收发机结构，更重要的问题就

是如何提升实际系统的性能限，这是我们整个研究的重心所在。

1.3 研究思路及难点分析

本论文研究面向实际调制信号的预编码技术，通过调整和改变发射信号结

构，实现对复杂无线信道的匹配，最终达到提升实际系统性能，逼近传输性能限

的目的，如图1.7所示。论文通过对预编码设计中的三个重要问题进行思考而依

次展开。第一个研究点讨论如何实现信号与信道的有效匹配，希望突破已有的方

案，针对实际调制信号提出完全信道信息下预编码设计的统一理论框架和优化方

法；第二个研究点讨论如何大幅降低适应信道所需的信息交互量，希望通过利用

信道统计规律，降低利用信道的时间尺度；第三个研究点讨论如何保障传输的同

时有效控制网络干扰，希望通过控制干扰，实现频率资源的共用，从而进一步提

升系统频谱效率。

1.3.1 实现信号与信道的有效匹配

预编码调制方法通过利用信道状态信息，在信号发射前调整和改变调制信号

的结构，实现与信道的有效匹配，达到提升系统性能的目的，参见图1.8。信号通

过预编码的方式进行预处理，本质上是对多路发射信号加权叠加。针对实际调制

信号的加权系数设计，即预编码参数设计，需要系统有效的方法应对不同的调制

信号形式和不同的天线配置参数。调制信号的形式决定了是什么样的信号形式进

行加权叠加，天线配置的参数决定了有多少个信号进行加权叠加。已有预编码设

10
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图 1.8 研究内容一：实现信号与信道的有效匹配

...

...

发射机 (Tx)

接收机 (Rx)

调制信号形式:

BPSK PAM QPSK 8PSK

信道状态信息

图 1.9 研究内容二：大幅降低适应信道的信息交互量

计方案要么完全不考虑调制信号的形式，采用第1.2.1节所讨论的最大化容量的方

法，得到的结论大多仅具有理论价值，难以实用；要么针对某一组具体的调制信

号和天线配置参数进行设计，应用面窄，缺乏适用面广的设计方法和设计机理。

我们希望突破这些已有方案，即要依据实际调制信号进行设计，又要找到统一的

理论框架和优化方法，得到提升实际系统频谱效率的一般性方法，并通过构建实

际收发系统来逼近传输性能限。

1.3.2 大幅降低适应信道的信息交互量

预编码是适应信道，对信号进行预处理的方法。适应信道意味着需要获取

信道状态信息，需要收发端的信息交互，如图1.9所示。当信道变化较慢时，需
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...
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调制信号形式:
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保障传输

控制干扰

图 1.10 研究内容三：保障传输的同时有效控制网络干扰

要的信息交互量少，可以采用完全信道信息的设计，以达到好的传输性能；当

信道变化快时，信息交互量将变的越来越大。例如，LTE系统的中心频率为2.1

GHz，当通信设备的移动速度达到20 m/s时，信道相关时间约为1 ms，相干带宽

约为50 KHz [14]。对于4×4信道，其信道参数通过32个实数来描述。假设每个实数

通过8个比特进行量化，则获取信道信息需要的传输速率达到

R =
32 × 8

50 × 103 × 1 × 10−3 = 5.12 bit/s/Hz

对于采用QPSK的传输系统，信息交互量带来的开销占MIMO系统互信息极限

的64%。虽然减少量化比特数可以在一定程度上减少信息交互量，但随着通信设

备移动速度加快及天线数目进一步增加，系统开销量越来越大的趋势无法改变。

也就是说，如果针对快变信道仍然采用完全信道状态信息，实用性差。在研究内

容二中，我们讨论如何利用信道的统计规律，降低利用信道的时间尺度。我们希

望通过统计信道信息下预编码调制的优化设计，实现降低信息交互量，达到减少

系统实现成本的目的。
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1.3.3 保障传输的同时有效控制网络干扰

无线通信最大的特点是存在干扰。正是因为干扰，使得我们要对不同的用户

采用时分或频分加以区分；正是因为干扰，使得我们对不同的小区采用不同的频

率，并用频率复用因子这样的参数来刻画无线资源的使用情况。干扰是一把双刃

剑，处理干扰的能力决定了我们利用资源自由度的能力。如果我们能够认识传播

环境，找到控制网络干扰的办法，就能使多个收发系统共用频率资源，从而进一

步提升频谱效率。如图1.10所示，通过预编码设计可以一方面提升系统的传输速

率，一方面控制对使用相同频率资源的多个用户的干扰。这样就可以在不对已有

系统用户造成干扰的前提下，达到共用频率资源的目的。有效控制干扰是这一方

案得以实现的根本，因此在研究内容三中，我们讨论如何在预编码设计中考虑干

扰因素，研究在控制网络干扰的前提下，如何提升系统传输性能。

1.4 本论文主要工作及内容安排

综上所述，本论文面向实际无线通信系统，通过研究调整和改变发射信号

结构的预编码调制技术，实现对复杂无线信道的匹配，最终达到提升实际系统

性能，逼近传输性能限的目的。研究围绕预编码调制的关键技术而依次展开。

首先建立预编码调制设计的基础模型（第2章）；第二，在此模型的基础上从完

全信道信息的设计入手，研究预编码调制的设计方法（第3章）；第三，从降

低快变信道信息交互的角度出发，研究统计信道信息下的预编码调制优化设计

（第4章）；最后，研究干扰可控的预编码调制优化设计（第5章）。本论文的总

体研究结构如图1.11所示。

第2章讨论预编码调制技术的模型与设计。从MIMO信道入手，首先讨论基于

频率、时间和空间三重选择性的信道建模，多天线信道与几类常用多用户信道的

关系，以及信道状态信息获取的方法。接下来讨论预编码问题和几种典型的设计

准则。最后引出本论文讨论的重点：最大化调制约束的互信息准则。与已有的准

则相比，最大化调制约束的互信息以实际系统采用调制信号后的频谱效率为目标

函数，以复矩阵为优化变量，以功率为约束条件，得到的解对提升实际系统的性

能有重大意义。与已有方法相比，采用这一设计框架更易于得到统一的求解框架

和优化算法；从性能结果来看，这一框架不仅能够提升实际系统的频谱效率，还

能大幅改善通信系统编码后的误比特率。

第3章在第2章模型的基础上，针对完全信道状态信息，提出了最大化调制约

束互信息的预编码方法。算法首先将待设计的预编码分解为三个部分：左酉矩

阵、功率分配矩阵和右酉矩阵。其中第一部分（左酉矩阵）匹配无线信道，利用
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应用背景
服务于下一代无线通信系统

的多天线技术
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逼近系统性能界

面向实际系统的预编码：
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控制网络干扰？
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研究内容

完全信道信息下预编码调制设计方法

（第3章）

统计信道信息下预编码调制优化设计

（第4章）

干扰可控的预编码调制优化设计

（第5章）

研究总结（第6章）

预编码调制：模型与设计

（第2章）

图 1.11 本论文总体结构示意图

最优的信号发射方向；第二部分（功率分配矩阵）控制发射信号的功率，对调制

星座点进行扩张和收缩；第三部分（右酉矩阵）对调制星座点进行旋转。由此得

到迭代算法，求解直到收敛。所提算法收敛快速、对起始点不敏感，能够获得高

的互信息增益。与此同时，通过建立BER仿真系统，进一步验证了已有文献中大

量讨论的最大化容量方法通常只具有理论意义，将其应用于实际系统会带来性能

恶化，很多时候甚至比未采用预编码还要差；与此相反，针对实际调制信号最大

化互信息的方法能够为实际系统带来高的性能增益。因此所提方法不仅在理论上

是对最大化容量方法的补充，扩展了信息论中基于高斯信号容量限的结论，它更

是一项可以实用化的方法，能够对现有通信系统带来巨大增益，进而使得实际系

统逼近传输性能限。

第4章讨论统计信道状态信息下预编码调制的设计方法。通过利用信道的统

计规律，降低利用信道的时间尺度，从而减少适应信道所需要的信息交互量。依

据统计信道设计最大化平均互信息的预编码方法首先遇到的问题是平均互信息本

身难以计算，从而使得以此为目标的优化问题难以求解。我们提出了平均互信息
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的下界和上界，并发现得到的下界加上一个确定常数后能够非常好的近似平均互

信息。下界的计算时间代价比直接计算平均互信息少几个数量级。这样，利用下

界进行预编码的设计既可以保证好的性能，又大幅降低的计算复杂度。同时，为

了有效的最大化平均互信息下界，通过分析最优预编码结构，提出了优化功率分

配和信号设计的两步迭代算法，对问题进行高效求解。与已有预编码方法相比，

该方法在平均互信息和编码后的BER两个指标上性能突出。

第5章讨论干扰可控的预编码调制优化设计，通过认识传播环境、控制网络

干扰，实现共用频率资源，充分利用资源自由度。预编码设计的目标是提升收发

端传输速率的同时避免对网络中其他用户造成干扰。通过提出基于分支定界的预

编码调制算法，全局最优的求解了这一理论难题。本章内容是对第3章和第4章所

提方法的极大扩展，不仅考虑了更为复杂和实际的设计问题，而且提出了全新优

化理论框架进行求解。所讨论的预编码问题是严格非凸的，通过采用凸凹包络法

得到了这一问题的松弛问题，并在不断缩小的求解空间上对松弛问题求解，我们

证明了算法最终能够收敛到全局最优。同时讨论了两种加速收敛的方法，并比较

了几种可能的松弛方法对算法的影响。数值仿真验证了所提方法得到的性能与复

杂度的折衷关系。只需极低的计算代价，BAMIO算法就可以得到精度非常高的

解，同时与已有算法具有巨大性能优势。

最后，第6章总结全文工作，并对预编码调制技术的进一步研究给出建议。

15
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第 2章 预编码调制：模型与设计

预编码是多天线系统发射端最靠近传输信道的模块，是发射端对信号进行处

理的最后一级模块，在整个系统中的位置参见图1.6。预编码不仅是多天线技术

研究中的热点 [65–74]，也是众多无线传输标准正式采用的技术方案 [75]。预编码的

设计依赖于对信道的理解，因此，本章从MIMO信道入手，首先讨论信道频率、

时间和空间三重选择性的建模，与常见多用户信道的联系，信道状态信息的获取

方法。接下来讨论预编码问题，以及文献中常用的几种典型设计准则。最后引出

本论文讨论的重点：最大化调制约束的互信息准则。与已有准则相比，最大化调

制约束的互信息基于具体调制信号进行设计，以实际系统的频谱效率作为目标函

数，得到的解对提升实际系统性能具有重大意义。

2.1 MIMO信道模型

2.1.1 MIMO信道的三重选择性

MIMO信道具有三重选择性：频率选择性、时间选择性和空间选择性，下面

分别从这三方面入手阐述MIMO信道的模型。

1、频率选择性

频率选择性是指信道在频率维度上的变化。首先考虑窄带传输，即在相应

频带内，信道不随频率变化而变化。这种情况通常称之为频率平（frequency-

flat）MIMO信道。发射端有Nt个天线，接收端有Nr个天线的MIMO信道，其基带

输入输出模型可以表示为

y = HPx + n = Hx′ + n (2-1)

其中，x ∈ CNt×1是输入信号，P ∈ CNt×Nt是预编码矩阵，x′ ∈ CNt×1是经预编码变换

后的输入信号，y ∈ CNr×1是接收信号，n ∈ CNr×1是噪声信号； H ∈ CNr×Nt 是信道

矩阵，可以写成矩阵元素的形式：

H =


h1,1 h1,2 · · · h1,Nt

h2,1 h2,2 · · · h2,Nt

...
...

. . .
...

hNr ,1 hNr ,2 · · · hNr ,Nt


16
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移动台

基站

建筑物

建筑物

远山

图 2.1 无线信道的多径传输

其中，矩阵H的第(i, j)个元素hi, j表示从第 j个发射天线到第i个接收天线的信道增

益；矩阵H的第i列表示第i个发射天线到所有接收天线信道增益组成的向量。

当Nt = 1时，式(2-1)中的MIMO信道简化为SIMO（Single-Input Multiple-

Output）信道，表示只在接收端有多个天线；当Nr = 1时，式(2-1)中的MIMO信

道简化为MISO（Multiple-Input Single-Output）信道，表示只在发射端有多个天

线；同时，当Nt = Nr = 1时，MIMO信道退化为传统的SISO（Single-Input Single-

Output）信道，由一个标量表示其信道增益。

信道的频率选择性来源于无线信道多径传输产生的符号间干扰（Inter-Symbol

Interference，ISI）现象，如图2.1所示。符号间干扰现象表示在时间m接收到的信

号受到当前时刻和之前的L个时刻的发射信号影响，表示为可以写为如下的表示

形式：

y(m) =
L∑

k=0

H(k) · x′(m − k) + n(m) (2-2)

其中，x′(m)，n(m)，H(m)和y(m)分别表示时刻m时的发射信号，噪声信号，信道

矩阵和接收信号。

ISI信道的一个处理方式是在发射端每N个符号中插入至少L个零，这种补零

的方法称之为zero-padding，能够将式(2-2)转化为形如式(2-1)的更加简洁的输入输
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出关系，其中转化后的信道矩阵H具有如下的卷积矩阵形式 [76,77]

H =



H (0) 0 · · · 0
...

. . .
. . .

...

H (L) . . . 0

0 . . . H (0)
...

. . .
. . .

...

0 · · · 0 H (L)


此外，如果在发射端每N个符号中插入至少L个循环前缀（cyclic pre-

fix，CP），同样可以将式(2-2)转化为形如式(2-1)的形式。此时，转化后的信

道矩阵H具有如下圆卷积形式 [76,77]

H =


H(0) 0 · · · 0 H(L − 1) H(L − 2) · · · H(1)

H(1) H(0) 0 · · · 0 H(L − 1) · H(2)
...

. . . · · · · . . .
...

0 · · · 0 H(L − 1) H(L − 2) · · · H(1) H(0)


有了ISI信道的圆卷积形式，在发射端和接收端分别做逆傅里叶变换

（IDFT）和傅里叶变换（DFT），就可以将具有ISI的MIMO信道转化为形式

规则的块对角信道结构 [78,79]

H =


H1 0 · · · 0

0 H2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · HN


这样变化之后，不同的块矩阵Hk，k = 1, · · · ,N，之间独立，构成多个并行子信
道。例如，第k个子信道的输入输出关系可以表示为

yk = Hkx′k + nk, 1 ≤ k ≤ N (2-3)

这就是著名的OFDM传输技术 [79–81]。它将具有频率选择性的宽带信道转化为N个

称之为子载波的频率平窄带信道。多个窄带信道能够无干扰的独立进行传输。这

一方法不仅简化了通信信号处理的结构，同时当N足够大时因加入循环前缀带来

的性能损失可以忽略不计 [76]。

正因如此，大量无线通信标准采用OFDM技术或以OFDM为基础的OFDMA多

址技术 [82]。在本论文中，我们的设计将针对采用OFDM/OFDMA技术后的子载波

进行讨论，也就是说，我们的方法都是针对模型(2-3)进行设计。同时，如不特别
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加以说明，我们省略角标k，这样形式上又还原回式(2-1)表示的模型。需要特别

注意的是，此时物理概念已经发生了根本的变化。

2、时间选择性

时间选择性是指信道在时间维度上的变化，它源于收发机和传播环境中散射

物的移动。时间选择性的一个重要参数是相关时间Tc，定义为时变信道参数独立

变化的最小时间间隔。对于时间t1和t2，若∣∣∣∣t1 − t2
∣∣∣∣ > Tc

则信道矩阵H满足

E
[
vec

(
H(t1)

)
vecH

(
H(t2)

)]
= 0

也就是信道不相关。信道相关时间反比于信道的多普勒扩展。信道多普勒扩展越

大，信道的相关时间就越小。

依据信道变化的时间尺度可以将信道分为快衰落和慢衰落两种类型 [14]。如果

相关时间Tc远小于系统的时延需求，称为快衰落；反之，如果相关时间Tc远大于

系统的时延需求，称之为慢衰落。快衰落信道假设下，信息在传输的过程中经历

了多次不相关的信道状态；慢衰落信道假设下，信息传输在一个相关时间内完

成。

在系统分析过程中，为了降低分析的复杂度，通常采用块衰落（block

fading）模型。该模型将相关时间内的信道变化建模为常数，多个相关时间的信

道通过多个常数进行建模，如图2.2所示。这样，针对慢衰落信道的研究集中在如

何针对某一确定信道进行设计提高系统性能；针对快衰落信道的研究则依据完全

或部分信道状态信息，讨论如何设计相应方法，针对一系列信道提高系统性能。

3、空间选择性

空间选择性是指信道在空间维度上的变化，刻画信道的空间相关性。空间相

关是相对于空间不相关，即元素独立分布的信道来说的。经典的Rayleigh模型做

了空间不相关的假设，认为信道矩阵H的元素是独立同分布的高斯复随机变量，

即

E
[
vec

(
H

)
vecH

(
H

)]
= 0

其中信道矩阵H第(i, j)个元素Hi j的方差满足

E[|Hi j|2] = 1.
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信
道
强
度

时间

图 2.2 块衰落模型示意

空间选择性的建模是在经典Rayleigh模型基础上考虑了发射和接收相关特性

后得到的 [83,84]

H = Ψ1/2
r HwΨ

1/2
t (2-4)

其中Hw ∈ CNr×Nt 的每一个元素独立同分布，且为零均值单位方差的高斯随机变

量；Ψt ∈ CNt×Nt ≻ 0和Ψr ∈ CNr×Nr ≻ 0为发射和接收相关矩阵。

这一模型在文献中通常称之为MIMO信道的双相关模型 [85–87]，它的有效性已

通过信道测量验证 [88,89]，并在大量无线通信标准中推荐使用。

2.1.2 MIMO信道的外延

上面我们主要讨论的是点对点传输场景下的输入输出模型。事实

上，MIMO信道所能表示的情况远不止点对点无线通信系统。数学上看，

式(2-1)刻画的MIMO信道由一个矩阵进行描述，它能表示众多包含多个输入

维度和多个输出维度的系统，具有非常广泛的表示能力。

1、多址接入信道模型

多址接入信道 [49,90]是指多个发射端同时给一个接收端发送信息的情况。如

图2.3(a)所示，它的收发模型可以写为

y = H1x′1 +H2x′2 + · · · +Hnx′n + n
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(a) 多址接入信道 (b) 广播信道
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接收机

用户 1

用户 2
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图 2.3 MIMO信道的外延

=
[
H1 H2 · · · Hn

]︸                     ︷︷                     ︸
H

·


x′1
x′2
...

x′n

︸ ︷︷ ︸
x′

+ n (2-5)

其中，x′i，i = 1, · · · , n，表示第i个发射机的发射信号；Hi，i = 1, · · · , n，表示
第i个发射机到接收机的信道矩阵；n表示噪声向量；y表示接收机获得的信号。将

该输入输出关系组合写为矩阵的形式可以看出，多址接入信道是将多个MIMO子

信道进行横向排列。与MIMO信道的不同之处在于多个发射端的信息无法直接交

互，难以做类似于MIMO系统的联合发射处理。因此，由对应MIMO信道的研究

能够得到多址接入信道传输性能的上界。

2、广播信道模型

广播信道 [49,91]是指一个发射端给多个接收端发送信息的情况。如图2.3(b)所
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示，它的收发模型可以写为

yi = Hix′ + ni, 1 ≤ i ≤ n (2-6)

其中，x′是发射信号，Hi，i = 1, · · · , n，是发射机到第i个接收机的信道矩

阵；ni，i = 1, · · · , n，表示与接收机i有关的噪声向量；yi，i = 1, · · · , n，是第i个

接收机获得的信号。通过将输入输出信号进行组合，可以写为如下矩阵的形式
y1

y2
...

yn

︸︷︷︸
y

=


H1

H2
...

Hn

︸ ︷︷ ︸
H

· x′ +


n1

n2
...

nn

︸︷︷︸
n

(2-7)

可以看出，广播信道结构上是将多个MIMO子信道进行纵向排列，与MIMO信道

的不同在于多个接收端的信息无法直接交互，难以做类似于MIMO系统的联合检

测和译码。因此，由对应MIMO信道的研究得到的是广播信道传输性能的上界。

3、中继信道模型

中继信道 [92–97]是指有中继节点辅助的传输方案，如图2.3(c)所示。在第一时

隙，发射机发出信号x′1，中继和接收机分别收到信号

yr = Hs · x′1 + nr (2-8)

yd,1 = Hd · x′1 + n1 (2-9)

其中x′1为第一时隙的发射信号；Hs和Hd分别为发射机到中继和发射机到接收机的

信道矩阵；nr和n1分别为中继和接收机的噪声信号。

第二时隙发射机发出信号x′2，同时中继采用简单的放大转发
[98,99]，接收机收

到叠加的信号

yd,2 = Hd · x′2 +Hr · yr + n2

= Hd · x′2 +Hr ·Hs · s1 +Hr · nr + n2 (2-10)

其中x′2为第二时隙的发射信号；Hr为中继到接收机的信道矩阵；n2为接收

机的噪声信号；yr为中继在第一时隙的接收信号，参见式(2-8)。综合考虑

式(2-8)、(2-9)和(2-10)的输入输出关系，可以将其统一写为矩阵形式 yd,1

yd,2

︸  ︷︷  ︸
y

=

 Hd 0

Hr ·Hs Hd

︸              ︷︷              ︸
H

·

 x′1
x′2

︸ ︷︷ ︸
x′

+

 n1

n2

︸︷︷︸
n

(2-11)
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可以清楚看出，这里所讨论的中继传输方案对应MIMO信道的一个特例，从而通

过对应MIMO信道的研究能够得到适用于该中继传输的方案 [100]。

4、频谱共享信道

共用频率资源的频谱共享方案是近年来的研究热点，它允许收发机占用原本

分给特定用户使用的频谱。在保证原有用户不受干扰的前提下，让新接入的收发

机能够传输数据，速率可以尽可能的高，如图2.3(d)所示。频谱共享的一种可行方

案是让移动通信用户共用数字电视的频谱资源 [42]，从而满足日益增长的移动通信

需求。

新接入的收发机信道本身可以用MIMO模型来建模，唯一的区别是多了保证

已有用户不受干扰的约束。因为干扰约束的存在，其对应MIMO信道的传输性能

对应频谱共享信道的性能上界。对这一问题的讨论参见第5章。

MIMO信道模型小结

综上所述，MIMO模型本身提供了及其丰富的内涵和外延。对这一模型的深

入理解和针对该模型的设计不仅能为已有系统提供解决方案，同时能为更多新的

系统和新的场景提供大量借鉴和指导。

2.1.3 MIMO信道状态信息获取

当前无线通信系统通常会在发射信号中插入导频（pilot）信息，利用导

频并采用信道估计的方法可以再接收机精确获取信道状态信息（Channel State

information，CSI）。发射机获取CSI一般采用较为间接的方法。由于发射机利

用CSI可以设计预编码方案有效提升系统性能，因此在MIMO传输方案的设计中占

有重要的地位。发射机获取CSI的方式主要有两种：利用信道互易特性和反馈，

下面分别进行讨论。

信道的互易特性是利用发射机A到接收机B的信道与发射机B到接收机A的信

道完全相同的原理。互易特性的严格成立需要正向链路传输（A → B）与反向

链路传输（B → A）发生在相同的时间，相同的频率和相同的地理位置。因为

移动通信系统大多采用全双工机制，正向链路的发射机同时是反向链路的接收

机。利用互易特性，A端获取正向链路（A → B）信道的问题可以通过对反向链

路（B→ A）的信道估计得到。这一过程如图2.4所示。

在实际全双工系统中，互易特性成立所要求的时间相同，频率相同和地理位

置相同三个条件难以精确满足。然而，只要这三个条件在一定程度上成立，即正

向链路与反向链路的传输时间差δt远小于信道相关时间Tc

δt ≪ Tc (2-12)

23



第 2章 预编码调制：模型与设计

...

...

收发机 A

收发机 B

图 2.4 利用信道互易获取信道状态信息

...

...

发射机 (Tx)

接收机 (Rx)

信道状态信息反馈

图 2.5 利用反馈获取信道状态信息

正向链路与反向链路的传输频率差δ f远小于信道相关带宽Bc

δ f ≪ Bc (2-13)

正向链路与反向链路发生时的地理位置差δg远小于信道相关距离Lc

δg ≪ Lc (2-14)

互易特性即可近似成立 [101]。

利用信道互易获取CSI的方法常用于时分双工系统（time-division-

duplex，TDD）。时分双工系统中的频率相同和地理位置相同的条件完全满

足，因此只需满足条件(2-12)信道互易条件即成立。

在频分双工系统（Frequency-division-duplex，FDD）中，正向链路和反向链

路的频率间隔通常远大于信道相关带宽，因此信道互易条件难以成立。这时就需

要采用反馈的方法获取CSI。

利用反馈获取CSI的方法如图2.5所示，接收端通过信道估计的方法获得CSI并

反馈回发送端。需要特别注意的是，反馈延迟δd应远小于信道相关时间Tc才能保

证CSI的有效性，即

δd ≪ Tc. (2-15)

当信道变化较慢时，信道相关时间较大，式(2-15)给出的的条件更容易满
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足，此时可以采用基于完全信道状态信息的设计，参见第3章；当信道变化较快

时，信道相关时间较小，式(2-15)给出的的条件更苛刻，单位时间需要的反馈信

息量将更大。此时，我们需要采用基于统计信道状态信息的设计，研究仅依赖于

信道统计参数的预编码方法，以此减少需要的反馈信息量，降低实现的复杂度，

参见第4章。

2.2 预编码调制方法：问题与设计准则

2.2.1 预编码问题

预编码通过对发射信号进行变换而实现预处理。为了说明这一点我们举一

个2 × 2信道的例子，此时信号的输入输出关系可以表示为： y1

y2

︸︷︷︸
y

=

 h11 h12

h21 h22

︸         ︷︷         ︸
H

·

 p11 p12

p21 p22

︸         ︷︷         ︸
P

·

 x1

x2

︸︷︷︸
x

+

 n1

n2

︸︷︷︸
n

=

 h11 h12

h21 h22

︸         ︷︷         ︸
H

·

 p11x1 + p12x2

p21x1 + p22x2

︸                ︷︷                ︸
Px

+

 n1

n2

︸︷︷︸
n

(2-16)

其中x1，x2为输入信号；hi j（i, j = 1, 2）为MIMO信道参数；pi j（i, j = 1, 2）为预

编码参数；n1，n2为高斯噪声。如果没有预编码，即p11 = p22 = 1，p12 = p21 =

0（预编码矩阵P = I），则第一和第二个天线分别发送信号x1和x2。这样的发送

方案只利用多天线信道的复用增益，同时传输两路信息，但没有利用信道的空间

分集，因此传输易于受到衰落的影响。

在预编码的帮助下，信号x1和x2在发送之前进行加权叠加。这样第一和第

二个天线分别发送信号p11x1 + p12x2和p21x1 + p22x2
1⃝。这样就有机会获得空间复

用增益的同时获得分集增益和阵列增益，并能够根据需要避免网络干扰，参见

第1.2节。

将式(2-16)扩展至Nr × Nt的MIMO信道，其输入输出关系可以写为矩阵形式：

y = HPx + n (2-17)

其中 H ∈ CNr×Nt 是信道矩阵，它的第 (i, j)个元素表示从第 j个发射天线到第i个接

收天线的信道传播系数； P ∈ CNt×Nt 是线性预编码矩阵； n ∈ CNr 表示零均值圆对

1⃝ 对于Nr × Nt信道，进行加权叠加的信号数目增加为Nt个。
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称方差为 σ2I的噪声向量。预编码矩阵P通过相应准则进行优化设计，是我们下面

讨论的重点。

2.2.2 预编码设计准则

从数学的角度来看，预编码设计包括对问题的优化建模和求解。优化问题包

括三个要素：优化准则、优化变量和约束条件。为了使读者更加清楚本论文工作

与其他已有工作的关系，下面以优化准则为主线，结合优化变量和约束条件对文

献中已有工作进行归类，并由此引出我们所重点讨论的最大化调制约束的互信息

准则。

1、最大化容量方法

最大化容量方法的设计目标是在满足发射功率约束

Tr(PPH) ≤ Nt

前提下，依据信道矩阵H设计预编码矩阵P，从而提高基于高斯输入信号的传输容

量

IG(H,P) = log det
(
I +

PHHHHP
σ2

)
(2-18)

其中σ2为噪声功率。在完全信道状态信息条件下，信道矩阵H已知，故预编码设

计可以写为如下优化问题：

maximize IG(P)

subject to Tr
(
PPH

)
≤ Nt

(2-19)

因为式(2-19)是凸问题，可以利用凸优化理论 [102,103]以极低的求解代价得到全局最

优解。正如我们在第1.2.1节所讨论的，问题(2-19)的最优解可以表示为

P⋆ = VHD

这一结果对应清晰的物理概念。解的第一部分VH为酉矩阵，是信道矩阵H奇异值

分解（SVD）后的右特征矩阵；解的第二部分D为对角矩阵，实现功率分配的目

的，可以通过注水算法得到。

当信道变化较慢时，信道相关时间较大，完全信道状态信息可以得到（参见

第2.1.3节），式(2-19)讨论的方案易于实现。当信道变化较快时，基于完全信道

信息的设计将极大增加开销。此时，可以采用如下的统计设计方法

maximize EH
[
IG(H,P)

]
subject to Tr

(
PPH

)
≤ Nt

(2-20)
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与问题(2-19)的区别在于目标函数增加了对信道参数H的数学期望。这样，只要信

道的统计参数不变，就不需要重新求解优化问题。期望的加入使得问题(2-20)更

加难解。大量学者对这一问题进行深入研究，文献[104]讨论了在MISO系统下的

统计优化问题(2-20)的解结构，文献[105]针对MIMO系统做了分析，并指出简单

的波束成形方法（beamforming）的最优条件。文献[106]对问题(2-20)进行了更加

深入的分析，提出了有效的迭代算法进行求解，并将算法推广到多天线多址接入

信道（MIMO-MAC），该模型参见第2.1.2节。

需要特别指出的是，最大化容量的方法大多仅限于理论分析，将该方法到的

预编码应用于实际系统将会带来极大的性能损失，很多时候甚至比未采用预编码

的性能还要差，参见图1.5。

2、最大化分集增益

正是因为最大化容量方法的实用性差，人们开始讨论面向实际系统的性能

提升方法。最大化分集增益是其中应用较广的一类。基于分集设计的出发点是

优化性能的斜率，典型的方法是首先推导出MIMO系统接收端的成对差错概率

（pairwise error probability）的上界，得到形如下式的不等式 [107,108]：

Pr (x→ x̃) ≤ G−Gd
c (2-21)

其中Gc和Gd分别称之为编码增益和分集增益。

为了式(2-21)不等式左边的成对差错概率尽可能的小，最大化分集增益的方

法就是要通过预编码的设计使得分集增益Gd，即成对差错概率的斜率，尽可能的

大。最大化性能的斜率当然无法保证性能最优，也就更无法保证由此得到的方法

可以逼近传输性能限。

在最大化分集的框架下，一种可能的改进方案是设计预编码使分集增益Gd尽

可能大的同时使编码增益Gc尽可能的小，这样一来根据式(2-21)就可以进一步减

小成对差错概率。然而，一般情况下推导出有效的Gc表达式依赖于对具体调制信

号的结构分析，复杂度非常高。针对不同的调制信号和天线配置需要完全不同的

推导计算，目前仍无统一且性能突出的方法。

3、最大化最小距离

最大化最小距离的方法通过分析经信道影响后的调制信号，利用预编码矩阵

使得星座点之间最小的距离最大化，也就是最大化如下表达式 [109]

dmin = min
m,k

m,k=1,··· ,MNt

∥∥∥∥HP
(
xm − xk

)∥∥∥∥2
(2-22)

其中
∥∥∥ · ∥∥∥表示向量的欧氏范数；xm和xk分别表示使用多天线发射时调制信号的
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第m和第k种可能的星座向量。它们均包含Nt个符号，当其角标由1变化到MNt时，

将遍历多天线发射符号的所有可能性。

MIMO传输星座点中的最小距离没有闭合表达式，找出最小距离的星座组合

需要遍历所有的情况，因此非常复杂而繁琐。自2004年文献[109]给出针对2 × 2信

道采用BPSK和QPSK调制下的解之后，基于这一框架的方法长时间难以获得更

大的突破。2008年，Vrigneau等学者通过采用一系列的近似手段将这一方法进

行了一定的推广 [110]；同时，2012年，Ngo等学者将这一方法的应用范围扩展到

了3 × 3信道传输的情况 [111]。尽管如此，到目前为止仍然没有针对更一般调制信

号和任意收发天线数目的最大化最小距离方法。

近来的大量研究表明，最大化最小距离方法在信噪比无穷高的情况下等同于

最大化调制约束的互信息准则 [73]，能够使实际系统性能最优。但针对低信噪比或

一般信噪比情况，其最优性不存在，因此性能无法得到保证。

4、最大化调制约束的互信息

将调制约束的互信息作为预编码设计的准则是近年来逐渐获得认可并开始

获得广泛关注的方法。追根溯源，这一准则其实很早就开始引起了人们的注

意。早在1968年，MIT的Robert G. Gallager教授在其信息论经典教材“Information

theory and reliable communication” [112]中就给出了调制约束互信息的概念，虽然

当时并没有给出这一准则的具体表达式。2005年，Ezio Biglieri在其“Coding for

Wireless Channels” [113]一书中重新给出调制信号的互信息概念，并明确指出了这

一准则进行发射设计具有重要意义。2006年，HKUST的Palomar教授在其“MIMO

Transceiver Design via Majorization Theory” [69]一书中更是将最大化调制约束下的互

信息列为MIMO技术中尚未解决的七个重要问题之一。本论文将这一准则的预编

码设计方法称之为预编码调制方法，下面我们对其进行详细的介绍。

2.2.3 预编码调制方法

预编码调制方法是以调制约束的互信息作为设计目标，具体可以写为如下的

优化问题

maximize f
(
I(H,P))

subject to P ∈ A
(2-23)

其中I(H,P)
表示调制约束的互信息，与具体的调制信号形式、收发天线数目、信

道矩阵及预编码矩阵均有关系； f
(
I(H,P))

表示调制约束下互信息的函数，在本

论文中特指面向完全信道状态信息的设计（第3章和第5章）和面向统计信道状态

信息，对信道参数取统计平均（第4章）两种情况；约束条件的集合A根据设计
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表 2.1 采用不同预编码设计准则的比较

设计准则 设计变量 研究示例 特点

最大化容量 复矩阵 [105,106]
限于理论分析

用于实际系统损失严重

最大化分集增益 局限为
[107,108]

提升分集（性能的斜率）增益

（空时码） 酉矩阵 无法保证逼近性能限

最大化编码增益 局限为
[108]

针对具体信号和天线配置设计

（空时码） 酉矩阵 缺乏统一方法，无法保证逼近性能限

最大化最小距离 复矩阵 [109–111]
针对具体信号和天线配置设计

无法保证逼近性能限

最大化调制约束 对角矩阵
[69,112,113]

提升实际系统性能

的互信息 复矩阵 最具前景的方法

的要求和场景的不同而有变化。点对点的传输设计考虑发射功率约束（第3章和

第4章），干扰避免、频谱共享环境下的设计额外考虑干扰功率约束（第5章）。

采用调制约束的互信息作为优化准则有一系列的优点：首先，与最大化容量

方法不同，对问题(2-23)的求解能够提升实际系统的频谱效率；其次，与最大化

分集增益、最大化编码增益和最大化最小距离三个方法不同，最大化调制约束的

互信息无须为不同的调制信号和天线参数重新推导目标函数，因此更有可能对预

编码问题得到统一的求解框架和优化算法；同样与上述三个准则改善未编码系统

的性能不同，调制约束的互信息是基于信息论的方法，与具体的信道编译码参数

无关，能够改善实际系统编码后的误比特率，因此更具实用价值。表2.1概括了几

种预编码设计准则的特点。

基于互信息准则预编码设计在问题求解时会遇到诸多挑战。第一，调制约束

的互信息没有闭合表达式，包含多重积分，计算复杂；第二，这一准则对应的优

化问题非凸，已有算法大多基于梯度方法进行优化，严重依赖于起始点，性能难

以得到保证；第三，这一准则对应的优化问题在一些情况下为非确定多项式时

间难（non-deterministic polynomial-time hard，NP-hard）问题，多项式时间内求得

最优解无望。如何针对具体的问题有效克服这些挑战将是我们接下来在第3章，

第4章和第5章要重点讨论的内容。

2.3 本章小结

本章从多天线的信道模型入手，具体讨论信道的频率、时间和空间三重选择

性建模、模型扩展以及信道状态信息的获取f方法。通过对预编码问题进一步分

析，将已有研究工作从设计准则的角度进行了归纳、比较和总结。在此基础上，
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提出基于调制约束互信息准则的预编码调制方法的设计模型。该模型以最大化调

制约束的互信息为设计准则，以复矩阵为优化变量，以功率为约束条件，得到的

解能够改善实际系统的频谱效率和编码后的误比特率。相比其他方法，基于该设

计模型的预编码设计可以通过优化算法的研究，得到统一的求解框架，从而有效

提升实际系统性能，最终使实际系统逼近传输性能限。
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第 3章 完全信道信息下预编码调制设计方法

利用第2章讨论的预编码调制方法基础模型，本章从完全信道状态信息入

手，研究如何求解预编码问题。首先对完全信道状态信息下预编码设计的问题进

行分析，分别考虑确定MIMO信道和衰落MIMO信道下的预编码问题。接下来进

一步分析研究现状，归纳现有文献中的主要方法。在此基础上，提出一种新的两

步迭代算法，系统的解决了完全信道状态信息下的预编码调制设计问题。仿真

结果表明所提方法能够充分利用MIMO信道的空间资源，提高实际系统的频谱效

率，有效逼近传输性能限。

3.1 系统模型

考虑发端有Nt个天线，收端有Nr 个天线的MIMO系统。令 x ∈ CNt表示具有零

均值单位协方差的发射信号，即E
(
xxH

)
= I，则MIMO系统的接收信号 y ∈ CNr 可

以表示为

y = HPx + n (3-1)

其中 H ∈ CNr×Nt 是信道矩阵，它的第 (i, j)个元素表示从第 j个发射天线到第i个接

收天线的信道传播系数； P ∈ CNt×Nt 是线性预编码矩阵； n ∈ CNr 表示零均值圆对

称方差为 σ2I的噪声向量。

基于不同的应用场景，本章考虑完全信道状态信息下的两种信道模型 [48]。

1、确定MIMO信道

当收发端及周围环境变化的时间尺度很低时，可以将多天线信道建模为确

定模型。实际输入信号取自于等概率的离散调制集合（如PSK，PAM或QAM），

不失一般性，我们令调制集合的势为M。实际系统接收机大多采用信道估计的

方法，从而可以获得信道矩阵H和预编码矩阵P的乘积，此时输入信号x和输出信

号y之间的互信息表示为 [113,114]

I
(
H,P

)
= I

(
x; y

∣∣∣HP
)

= Nt log M − 1
MNt

MNt∑
m=1

En log
MNt∑
k=1

exp

−
∥∥∥HPemk + n

∥∥∥2 −
∥∥∥n

∥∥∥2

σ2

 (3-2)

其中符号I
(
H,P

)
体现了互信息是信道矩阵H和预编码矩阵P的函数，便于后面优

化问题的表述；符号I
(
x; y

∣∣∣HP
)
则遵循信息论中的关于互信息的表示；

∥∥∥ · ∥∥∥表示向
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量的欧氏范数；emk = xm − xk，xm和xk分别表示使用多天线时调制信号的第m和

第k个可能。它们均包含Nt个符号，当其角标由1变化到MNt时，遍历发射符号的

所有可能性。

在发射端已知信道矩阵H时，我们的目标是找到一个能够最大化互信

息I
(
H,P

)
的预编码矩阵P；也就是说，我们希望找到设计维度为Nt × Nt的复矩

阵P的方法，使得信号x在发射之前做恰当的变换，从而适应信道，使传输速率最

大化。这一优化问题可以写为如下形式：

maximize I
(
P
)

subject to Tr
(
PPH

)
≤ Tr

(
ExxxH

)
= Nt

(3-3)

其中

Tr
(
PPH

)
= Tr

(
ExPHxHxP

)
表示预编码后信号的平均发射功率。式(3-3)中的约束条件保证了经过预编码变换

后的发射信号功率小于或等于未经预编码的发射信号功率Tr
(
ExxxH

)
。

这样，在确定MIMO信道下，调制约束的互信息极限可以表示为

I
(
H

)
= max

P:Tr(PPH)≤Nt

I
(
H,P

)
. (3-4)

其中，函数I
(
H,P

)
由式(3-2)给出。

2、衰落MIMO信道

当信道变化足够慢，信道状态信息可以及时有效的在发射机获得，互信息的

遍历极限可以表示为式3-4的结果I
(
H

)
对所有随机信道H的数值平均 [48]：

I = EH
[
I
(
H

)]
= EH

[
max

P:Tr(PPH)≤Nt

I
(
H,P

)
.

]
(3-5)

这样，发端已知信道状态信息的衰落MIMO信道下，求解遍历互信息极限和对应

预编码的问题就归结为分别对每一组信道参数H求解式 (3-4)。因此，我们下面将

集中讨论问题(3-4)的求解 1⃝。

输出信号y经过酉矩阵U的变换（记为Uy）等价为一个信道为UH，噪声

为Un的MIMO系统。由欧式范数的酉不变性可以得到如下结论：

I
(
x; y

∣∣∣HP
)
= I

(
x; Uy

∣∣∣HP
)
. (3-6)

若酉变换U作用在输入信号x上，情况则完全不同。互信息I
(
Ux; y

∣∣∣HP
)
会因作

1⃝ 发端未知实时信道状态信息，依据统计信道特性设计预编码并求解互信息极限的问题将在第4章讨论。
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用在x上的酉变换而改变，也就是说

I
(
Ux; y

∣∣∣HP
)
, I

(
x; y

∣∣∣HP
)
. (3-7)

由此可以看出，实际调制信号的互信息与基于高斯假设的互信息性质截然不

同。对于高斯信号来说，无论输入信号x还是输出信号y，经过酉变换后其互信息

都不会变化，即：

IG
(
x; y

∣∣∣HP
)
= IG

(
Ux; y

∣∣∣HP
)
= IG

(
x; Uy

∣∣∣HP
)
. (3-8)

其中IG表示高斯信号的互信息。
式(3-7)和式(3-8)的区别说明，高斯信号的互信息和实际调制信号的互信息在

函数特性上相差很大。基于高斯假设得到的可达容量的预编码设计方法并不能使

采用实际调制信号的系统互信息最大；与此同时，相对于基于高斯信号的方法，

从实际调制信号出发设计的预编码将能带来新的实现性能提升的机会。

3.2 研究现状

问题 (3-3)的求解从理论和实用的角度都具有十分重要的意义，对该问题及

其特例问题的研究长期以来吸引着众多学者的深入探索。文献[115]假定信道矩

阵H和预编码矩阵P都是对角矩阵，在这种条件下可以证明互信息是预编码矩

阵平方P2的凹函数。利用这一特性可以求得对角预编码矩阵的全局最优解。文

献[116]发现互信息相对于SNR的导数与最小均方误差存在线性关系；文献[117]对

这一结果进行了扩展，讨论互信息关于多个不同变量的一阶导数，并提出梯度

上升（Gradient Ascent, GA）方法来直接迭代求解预编码矩阵；同时，GA方法

在文献[74]中被进一步采用。GA虽然相对来说简单直观，但对起始点的选取异

常敏感，很容易陷入局部最优解。因为互信息是非凹函数，采用GA方法进行求

解无法保证最优性，很多时候得到的解甚至比未采用预编码还要差。因此，采

用GA方法的文献 [74,117,118]大多建议采用多组起始点进行优化，从中找出最好的结

果最终作为优化问题的解。虽然从理论上讲，当选用的起始点趋于无穷多时，从

中挑选出的最好的优化结果就是问题的全局最优解，但从算法设计的角度讲这样

的方法不可靠，因为不知要选多少组起始点才能得到满意的性能；同时也不实

用，因为随着起始点的增加，算法复杂度将同时增加。

正因如此，探索最大化互信息的预编码的解结构非常有意义。利用解结构，

算法能够以更快的速度收敛，同时获得更好的性能。文献[119]假定信道、信号及

预编码矩阵的元素皆为实数，在此条件下讨论互信息的二阶导数及互信息关于变
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量的凹性关系。文献[120]同样采用实数信道模型进行分析，并将得到的方法直接

应用于实际的复数模型。文献[121]通过证明互信息相对于复合信道预编码矩阵是

凹函数，提出了一个两层迭代算法。它采用底层（预编码矩阵）和顶层（复合信

道预编码矩阵）的迭代，在一些调制和天线数的配置下，能够得到好的性能。

本章将讨论一种新的预编码求解两步迭代算法，该方法首先对信道和预编

码矩阵进行奇异值分解（SVD），得到左酉矩阵，对角矩阵和右酉矩阵。我们首

先证明最优预编码的左酉矩阵应等于信道矩阵的右酉矩阵，同时互信息是预编

码SVD分解后对角矩阵平方的凹函数。在此基础上，所提两步算法首先给定可行

的右酉矩阵，优化对角矩阵；然后给定对角矩阵优化右酉矩阵，以此通过多次迭

代实现互信息最大化。优化右酉矩阵是很难的数学问题，直到今天数学界没有提

出全局最优的方法。我们通过将这一问题与Stiefel流形上的优化问题联系起来，

并采用基于投影的梯度法得到近似最优解。

本章所讨论的两步迭代算法为探索最大化调制约束下互信息的预编码方法提

供了新的求解框架。经大量仿真验证，所提方法收敛速度快，能够提供大的互信

息增益。与此同时，我们验证了大的互信息增益同时也代表大的误码率增益。也

就是说，从理论的角度来看，预编码调制方法扩展了信息论中基于高斯信号容量

限的结论；从实用的角度来看，它能够为现有通信系统带来巨大的性能增益，使

实际系统能够逼近传输性能限。

3.3 最大化互信息的预编码设计

本节首先讨论调制约束下最优预编码P的性质，这些性质是我们所提两步迭

代算法的基础。

3.3.1 最优左酉矩阵

我们首先来刻画互信息对预编码矩阵P的依赖关系。

引理 3.1： 互信息 I
(
H,P

)
的函数特性完全由矩阵M = PHH̃HH̃P确定。

证明 将式 (3-2)重新写为如下形式

I
(
H,P

)
= Nt log M − 1

MNt

MNt∑
m=1

En log
MNt∑
k=1

exp

−
∥∥∥HPemk + n

∥∥∥2 −
∥∥∥n

∥∥∥2

σ2


= Nt log M − 1

MNt

MNt∑
m=1

Elmk log
MNt∑
k=1

exp
(
−lmk/σ

2
)

(3-9)
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可以看出，给定天线参数Nt、调制参数M和由调制参数决定的向量emk，m, k =

1, · · · ,MNt，及信噪比 SNR后，互信息I
(
H,P

)
可以看成是随机变量 lmk的函数

lmk =
∥∥∥HPemk + n

∥∥∥2

= Tr
[
emkeH

mkPHHHHP + 2ℜ
(
eH

mkPHHHn
)
+ nnH

]
(3-10)

其中ℜ表示复数的实部。
由式 (3-9)可知，互信息I

(
H,P

)
作为信道矩阵H的随机变量，由lmk的分

布完全确定。也就是说，给定lmk的分布，I
(
H,P

)
将完全确定；lmk的分布改

变，I
(
H,P

)
发生相应变化。

同时，lmk的分布由矩阵PHHHHP决定。其原因如下：式 (3-10) 的右边第

一项由PHHHHP决定；第二项eH
mkPHHHn是一个高斯随机变量，由其均值和

方差确定。其均值为零，方差为 eH
mkPHHHHPemk。因此，第二项eH

mkPHHHn亦

由PHHHHP决定；第三项与P独立，无需讨论。这样，互信息I
(
H,P

)
就完全由矩

阵变量PHHHHP确定。我们将矩阵变量PHHHHP定义为混合信道预编码矩阵。 �

将信道矩阵H做SVD分解可以得到

H = UHDiag(σ)VH
H

UH和 VH是酉矩阵，σ是非负向量。同理，可将预编码矩阵做SVD分解，从而得

到：

P = UPDiag(
√
λ)VH

P

其中向量 λ非负且受限于功率约束。为了简化表示，我们作如下定义

U = UP, V = VH
P

这样就有

P = UDiag(
√
λ)V

其中 U和 V分别称之为预编码矩阵P的左右酉矩阵。

引理 3.2： 对于任意给定的矩阵变量PHHHHP及其对应的可达互信息I
(
H,P

)
，当

P的左酉矩阵恰好等于H的右酉矩阵时，可以使平均发射功率Tr(PPH)最小；也就

是说，对于给定的发射功率约束，满足条件

P = VHDiag(
√
λ)V
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的预编码将最大化互信息 1⃝。

采用最优的左酉矩阵U = VH，并利用性质(3-6)，信道模型(3-1)可以进一步简

化为

y = Diag(σ)Diag(
√
λ)Vx + n. (3-11)

可以看出，当前的优化变量仅剩功率分配向量λ和右酉矩阵V。我们分别用符号

I(λ)和I(V)来表示互信息对变量λ和V的依赖关系，分别讨论其特性，并开发具体

的算法优化这两个变量。

3.3.2 优化功率分配向量

给定任意右酉矩阵V，我们首先讨论针对功率分配变量λ的优化问题：

maximize I(λ)

subject to Tr
(
PPH

)
= 1Tλ ≤ Nt

λ ≽ 0

(3-12)

其中1和0分别表示全一和全零的列向量。问题(3-12)的有效求解归结于对互信息

函数特性的深入理解。下面，我们将文献[119]中定理5所得到的实值信道假设下

的Hessian和凹性结果扩展到我们这里讨论的复矩阵信道：

定理 3.1： 针对式(3-11)的MIMO信道简化模型，互信息函数I(λ)是变量λ的凹函

数；也就是说，互信息的Hessian满足

HλI (λ) ≼ 0.

此外，互信息关于λ的梯度可以表示为

∇λI(λ) = R · vec
(
Diag2(σ)VEVH

)
(3-13)

同时，互信息关于λ的Hessian矩阵可以表示为

HλI(λ) = − 1
2

R
[
I ⊗ Diag2(σ)

]
E

{
Φ̃(y)

∗ ⊗ Φ̃(y)
}

·
[
Diag(

√
λ)Diag2(σ) ⊗ Diag(

√
λ)

]
RT Diag−1 (λ)

− 1
2

R
[
I ⊗ Diag2(σ)

]
E

{
Ψ̃(y)

∗ ⊗ Ψ̃(y)
}

·
[
Diag(

√
λ) ⊗ Diag(

√
λ)Diag2(σ)

]
KRT Diag−1 (λ) (3-14)

1⃝ 文献[69]中附录3.B给出了这一结论在高斯输入假设下的证明。采用同样的思路和证明过程，可以得到
针对实际调制信号的结论。因证明过程相似，这里不再赘述。
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上述表达式中

Φ̃(y) = VΦ(y)VH

Ψ̃(y) = VΨ(y)VT (3-15)

其中Φ(y)和Ψ(y)分别是已知接收信号y后的条件MMSE和条件伴随MMSE矩阵：

Φ(y) , E
{[

x − E{x|y}
][

x − E{x|y}
]H

∣∣∣∣∣y}
Ψ(y) , E

{[
x − E{x|y}

][
x − E{x|y}

]T
∣∣∣∣∣y}

E表示MMSE矩阵，其定义如下：

E , E
{[

x − E(x|y)
][

x − E(x|y)
]H

}
;

同时，R ∈ RNt×N2
t为常数矩阵，其相应元素定义为

[R]i,Nt( j−1)+k = δi jk

δi jk为Delta函数，仅当i = j = k条件成立时值为1，否则为0：

δi jk =

 1 当且仅当 i = j = k

0 其他情况.

证明 详见附录A：定理3.1的证明。 �

定理3.1给出的互信息凹性保证了在给定右酉矩阵V后，可以通过优化算法

得到全局最优的功率分配向量λ。此外，分别由式(3-13)和式(3-14)给出的梯度

和Hessian结果为采用最陡上升或牛顿法优化功率分配向量提供了可行性。需要

注意的是，因为互信息函数的计算复杂性，已有的通用凸优化问题求解器，

如CVX [122]和SeDuMi [123]等，在这里均无法使用。下面，我们基于内点法 [103]来开

发新的求解全局最优功率分配向量的优化算法。

首先将问题(3-12)改写为一个最小化问题，同时将不等式约束隐含的表示在

目标函数中：

minimize f (λ) = −I (λ) +
Nt∑

i=1
ϕ(−λi) + ϕ(1Tλ − Nt) (3-16)

其中 ϕ(u)表示对数惩罚函数，用来近似表征约束是否被违反 [103]：

ϕ(u) =


−(1/t) ln(−u), u < 0

+∞, u ≥ 0
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表 3.1 确定信道下功率分配向量优化的算法流程

通过优化功率分配向量最大化确定信道的互信息

步骤1. 给定任意可行功率分配向量λ， t := t(0) > 0， α > 1，容差ϵ > 0；

步骤2. 采用式(3-17)计算目标函数 f在λ的梯度∇λ f (λ)，由此得到下降方向

∆λ = −∇λ f (λ)

步骤3. 如果∥∆λ∥2足够小则转至步骤6，否则进行步骤4；

步骤4. 通过后向线搜索选择步长γ，使其满足如下条件

f (λ + γ∆λ) < f (λ).

步骤5. 令 λ := λ + γ∆λ；转至步骤2；

步骤6. 如果1/t < ϵ，停止；否则令t := αt；转至步骤2。

参数 t > 0是这一近似表征的精度。

基于定理3.1，目标函数(3-16)的梯度可以写为

∇λ f (λ) = −R · vec
(
Diag2(σ)VEVH

)
− 1

t

(
q − 1

Nt − 1Tλ

)
(3-17)

其中向量q的第i个元素qi为

qi = 1/λi

这样，最陡下降方向可以表示为

∆λ = −∇λ f (λ).

采用这一下降方向，并结合后向线搜索 [103]，我们用表 3.1的算法来求解最优的功

率分配向量。因为定理 3.1的凹性，该算法可以保证全局最优性。

3.3.3 优化右酉矩阵

下面我们考虑给定功率分配向量 λ后，右酉矩阵V的优化问题：

maximize I(V)

subject to VHV = V VH = I.
(3-18)
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表 3.2 确定信道下右酉矩阵优化的算法流程

通过优化右酉矩阵最大化确定信道的互信息

步骤1. 给定可行的起始点V ∈ Cn×n使其满足

VHV = I；

步骤2. 通过式(3-19)计算下降方向∆V；设定步长γ := 1；

步骤3. 如果下降方向的范数

∥∆V∥2 = Tr
{
(∆V)H∆V

}
充分小，算法停止；否则转至步骤4；

步骤4. 通过后向线搜索选取满足如下条件的步长γ

g
(
π(V + γ∆V)

)
< g(V)

步骤5. 将迭代后的变量映射回酉约束满足的Stiefel流形

V := π
(
V + γ∆V

)
并转至步骤 2.

将目标函数改写为最小化的形式，同时将酉矩阵约束的问题转化为在受限搜索空

间上的无约束优化问题：

minimize g(V) = −I(V)

g是定义在Stiefel流形 [124]上的函数，其定义域为

dom g =
{
V ∈ St(n)

}
符号St(n)表示n维的Stiefel流形

St(n) =
{
V ∈ Cn×n|VHV = I

}
.

对于St(n)中的任一起始点V，为了最小化目标函数，可以沿着其切线方向∆V进行

移动 [125]：

∆V = −∇Vg(V) = ∇VI(V) − V
(
∇VI(V)

)H
V (3-19)
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其中 ∇VI(V)表示互信息相对于V的梯度，表示为

∇VI(V) = Diag2(σ)Diag(λ)VE.

然而沿着切线方向移动可能导致酉约束不再满足。用投影的方法可以将变量

重新映射回可行域。对于任意复矩阵W ∈ Cn×n，其Stiefel流形上的投影π(W)定义

欧式范数度量意义下最靠近W的点，即

π(W) = arg min
Q∈St(n)

∥∥∥∥W −Q
∥∥∥∥2
.

引理 3.3： 任给满秩矩阵W ∈ Cn×n，将其进行 SVD分解W = UWΣVH
W，则它的投

影是唯一的，表示为 [126]

π(W) = UWVH
W.

将基于投影的下降方向与后向线搜索相结合，通过优化右酉矩阵来最大化互

信息，其算法见表 3.2。

3.3.4 两步方法优化互信息

结合表 3.1和表 3.2的两个算法，优化预编码矩阵P的两步迭代算法总结在

表3.3中。

所提两步迭代算法在低信噪比情况下可以保证收敛到全局最优解，因为在此

情况下预编码问题退化为仅需优化功率分配向量λ [74]，是一个凸优化问题；当信

噪比不那么低时，理论上所提算法将收敛到局部最优解。然而，我们在下一节将

通过大量实验进行验证，所获得的局部最优解对不同的起始点非常不敏感；也就

是说，这里两步方法获得的局部最优解非常靠近全局最优解。

3.4 仿真结果

3.4.1 确定信道互信息性能评估

本节通过一系列仿真结果来说明所提预编码调制算法的性能，这一节先以确

定信道为例，阐述算法的各项特性。首先考虑如下的2 × 2MIMO信道

H =

 0.4 0

−0.55 j 0.35


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表 3.3 确定信道下两步迭代算法流程

通过两步算法最大化确定信道的互信息

步骤1. 初始化：

设定P的左酉矩阵U := VH；给定可行的功率分配向量λ和右酉矩阵V；

步骤2. 更新功率分配向量：

给定右酉矩阵V，运行表 3.1的算法得到功率分配向量λ；

步骤3. 更新右酉矩阵：

给定功率分配向量λ，运行表 3.2的算法得到右酉矩阵V；

步骤4. 迭代：

重复步骤2和步骤3，直到收敛。

该信道两个特征值一大一小分布，是在有中继节点辅助传输情况下的等

价MIMO信道（参见式 (2-11)）。该类信道在已有文献中被多次讨论 [99,100]，

是近年来的研究热点。从这里可以看出，所提算法不仅可以用于提升点对

点MIMO信道的传输性能，从更一般的角度来看，可以用于任意的信道可以等价

表示为矩阵形式的传输场景。

先来考虑不同的起始点对算法的影响。为了生成大量随机起始点，我们需要

有系统的方法。任意2 × 2的酉矩阵可以表示为如下两个特殊的酉矩阵相乘的形

式 [127]

V =

 e ȷα1 0

0 e ȷα2

︸          ︷︷          ︸
V1

·

 cosψ e− ȷθ sinψ

−e ȷθ sinψ cosψ

︸                          ︷︷                          ︸
V2

.

因为简化系统模型(3-11)的互信息不随对角酉矩阵V1的变化而改变，所以只需采

用用V2的结构生成可行的右酉矩阵V。

先来考虑两组不同的起始点。情况A：

λ = [0.5; 0.5], ψ = π/6, θ = π/4.

情况B：

λ = [0.2; 0.8], ψ = π/10, θ = π/10
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图 3.1 迭代优化确定信道互信息的收敛曲线；输入信号采用 BPSK调制，SNR为 0 dB
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图 3.2 由不同起始点出发，采用两步算法和梯度上升法，针对确定信道优化得到互信息

的累积分布曲线；输入信号采用BPSK调制，SNR为0 dB
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图3.1给出了当SNR为0 dB时，采用BPSK调制的互信息收敛情况。为了便于比

较，该图同时画出了未采用预编码，采用高斯信号得到的容量限 [48]，以及采用梯

度上升算法 [74,117]优化得到的互信息结果。

由图3.1可以看出，梯度上升法易于受到起始点的影响，从不同的起始点出

发，算法收敛到不同的结果。同时，所提的两步迭代算法对起始点不敏感，从不

同的起始点出发收敛到几乎完全相同的结果。与未采用预编码方法相比，两步

迭代算法将互信息指标提升了68%（达到0.52 bps/Hz），使得采用BPSK信号的互

信息接近了基于高斯假设下的传输容量限。值得注意的是，两步迭代算法的收

敛曲线呈现阶梯状，其中每一个阶梯对应算法的变量交叉迭代优化过程，以及

表 3.1所列算法中参数t的迭代更新。

图3.2给出了从不同起始点出发进行优化，分别采用所提两步算法和梯度上升

法，优化得到互信息的累积分布曲线。两条曲线分别统计两种算法针对随机均匀

生成的5,000个起始点得到的优化结果。由图3.2可以看出，两步迭代算法的累积

分布曲线非常陡，其优化得到互信息的最大值和最小值的差仅为 0.003 bps/Hz；

也就是说，针对所讨论的非凹预编码调制优化问题，两步迭代算法能够以相对小

的计算代价得到近似最优解；与此相反，梯度上升法的性能非常依赖于起始点的

选取，其优化得到互信息的最大值和最小值的差大于 0.3 bps/Hz。同时，我们还

发现如果算法起始点选的不合适，梯度上升法得到的结果甚至可能比不用预编码

的方法还要差。

对于其他的仿真参数，可以得到类似的算法收敛曲线和优化结果累积分

布。图3.3和 3.4给出的是输入信号为QPSK调制，SNR为5 dB的例子。所提两步

算法迭代大约15步以后得以收敛。相对于未采用预编码的方法来说，互信息提

升了38%。由图 3.4可以看出，采用QPSK调制信号，所提算法以69%的概率达

到98%的高斯输入的容量限，而梯度上升法只有5%的概率达到70%的高斯输入容

量限；也就是说，两步算法能以更大的概率得到更好的互信息性能。

图 3.5和 3.6给出了不同方法随着SNR的变化所对应互信息的性能曲线。其

中比较对象包括未采用预编码，最大化分集增益方法 [108,128]，最大化编码增益方

法 [108,128,129]及最大化容量方法 [48,130,131]。通过观察图3.5和图3.6可以得到以下一

系列重要结论：

第一，当输入信号x采用 BPSK或 QPSK调制，2 × 2的MIMO信道互信息上限

分别为1 bps/Hz和 2 bps/Hz，该上限在高信噪比时达到。

第二，虽然采用最大化容量的方法能够使高斯输入信号达到容量限，如果将

这一方法应用于实际调制信号将导致极大的性能损失。性能损失源自于两种方法

在功率分配向量和右酉矩阵设计上的本质不同。对高斯输入信号来说，为信道质
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图 3.3 迭代优化确定信道互信息的收敛曲线；输入信号采用 QPSK调制， SNR为 5 dB
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图 3.4 由不同起始点出发，采用两步算法和梯度上升法，针对确定信道优化得到互信息

的累积分布曲线；输入信号采用 QPSK调制，SNR为5 dB
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图 3.5 确定信道下互信息随信噪比的变化曲线；BPSK调制
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图 3.6 确定信道下互信息随信噪比的变化曲线；QPSK调制
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量相对好的子信道分配更多的功率，为信道质量相对差的子信道分配更少的功率

是达到容量限的关键，在信息论中称之为注水定理。然而，将这一结论应用于实

际调制信号却没有依据。因为实际调制信号的互信息是有上界的，当某一子信道

的质量非常好，那么它可能已经接近饱和状态，为其分配更多的功率完全是浪费

资源；在这种情况下，反而将有限的功率分给信道质量相对差的子信道能获得更

多的收益。此外，对于高斯输入信号，右酉矩阵是完全没有必要的，因为它不会

改变高斯输入的可达互信息，参见式 (3-8)。然而，右酉矩阵对于实际调制信号却

非常有用，它需要认真的设计才能最大化互信息。

第三，虽然最大化编码增益的方法比最大化分集和未采用预编码的方法都要

好，但它的设计到目前为止还没有特别通用的方法。已有文献仅针对几种特定的

天线数目和调制方式给出了设计结论 [128,129]，难以推广到更一般的情况。我们所

提的两步算法具有更强的通用性，它可以用于任意的天线数目和调制方式。两步

算法利用最优的左酉矩阵，对功率分配向量和右酉矩阵进行迭代求解，提供极大

的性能增益。例如，对于BPSK调制信号，当所用信道编码的码率为3/4时，所提

算法与最大化编码增益方法，未采用预编码，最大化容量方法相比，分别得到4

dB，5.5 dB和 6 dB的功率增益。

最后，当信道编码的码率小于0.6时，所提预编码算法可以使BPSK和QPSK调

制信号的互信息完全接近基于高斯信号假设的容量界；此外，当信道编码的码率

小于0.9时，所提预编码算法使得实际调制信号的互信息超过了未采用预编码的高

斯信号。

3.4.2 确定信道BER性能评估

为了进一步阐明所提算法的优势及其在实际系统中的应用，下面评估不同预

编码方法采用信道编码后的BER性能。我们建立了图3.7所示的仿真平台：信源符

号b1, · · · , bNt分别由LDPC编码器进行信道编码并调制；经过调制后的信号进入预

编码模块处理，对信号加权叠加后由多天线进行发射；经过信道和噪声的影响

后，信号在接收端采用近似最优的turbo接收机结构 [132,133]进行联合检测和译码。

值得注意的是，与文献[132,133]相比，我们的BER性能评估框图中没有采用交织

器。这是因为LDPC编译码器中已经包含了作用相同的子模块 [134]。

在接收端，MAP检测器根据接收信号y及从译码器送来的先验信息Le (b)计算

出外信息 Le (c)。外信息在MAP检测器和译码器之间交换，直到收敛 [132]。

LDPC编译码模块根据文献[135]提供的仿真库修改而来；我们对输入

信号进行BSPK和QPSK调制，并采用 3/4和 2/3码率的编码，编码后的码长

为2400，MAP检测器与译码器之间的迭代设为5。图 3.8和 3.9 给出了不同方
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图 3.7 确定信道不同预编码方法BER性能评估框图

法的BER仿真性能。可以看出，采用高斯信号的最大化容量方法导致BER性能甚

至比未采用预编码还要差，而我们所提的最大化互信息的预编码方法在BER指标

上较之已有方法得到极大性能增益。

3.4.3 衰落信道互信息性能评估

评估衰落信道下预编码的性能需要首先有生成大量信道的方法。为此，我们

采用如下的双相关MIMO信道模型：

H = H1/2
r (ρr)HwH1/2

t (ρt)

其中Hw 是一个随机复矩阵，其元素是独立同分布的零均值单位方差的高斯随机

变量。 Hr(ρr)和 Ht(ρt)分别为确定的接收和发射相关矩阵，第i, j个元素定义为[
H(ρ)

]
i j
= ρ|i− j|, ρ ∈ [0, 1), i = 1, · · · ,Nr, j = 1, · · · ,Nt.

文献中一般称此模型为指数MIMO模型。实验中，我们生成5,000组信道，通过
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图 3.8 确定信道不同预编码方法的BER性能比较；BPSK调制，信道编码码率3/4，码
长2400
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图 3.10 衰落信道下平均互信息随信噪比变化曲线；QPSK调制

式(3-5)来计算衰落信道的遍历互信息。

图 3.10给出了2 × 2衰落MIMO信道下平均互信息随信噪比变化曲线，其中接

收相关和发射相关矩阵的生成参数分别如下

ρr = 0.5, ρt = 0.95.

图3.10的结果不仅进一步验证了所提算法性能上的优势，同时也进一步确认了基

于高斯的最大化容量用于实际系统会产生的巨大性能损失。

3.5 附录A：定理3.1的证明

为便于说明，我们首先引入函数相对于复矩阵的梯度，Jacobian和Hessian的

定义 [136,137]。

3.5.1 定义

函数 f关于复矩阵Z的梯度定义为

∇Z f ,
∂ f
∂Z∗
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其中梯度矩阵的第 (i, j)个元素表示为

[∇Z f
]
i j = ∂ f /∂

[
Z∗

]
i j .

若F(Z,Z∗)表示变量 Z和Z∗的矩阵函数，相对于 Z和 Z∗的 Jacobian矩阵分别

表示为

DZF ,
∂vec(F)
∂vecT (Z)

, DZ∗F ,
∂vec(F)
∂vecT (Z∗)

. (3-20)

令 Z1 和 Z2 表示两个复矩阵， f表示 Z1 和 Z2的实值标量函数，则 f 关于 Z1

和 Z2的Hessian矩阵定义为：

HZ1,Z2 f , DZ1

(DZ2 f
)

=
∂

∂vecT (Z1)

[
∂ f

∂vecT (Z2)

]T

. (3-21)

3.5.2 MMSE矩阵的Jacobian

互信息关于预编码矩阵P的一阶倒数具有如下线性表示 [117]：

∇PI(H,P) = HHHPE

其中E表示信号估计理论中经常出现的MMSE（最小均方误差）矩阵

E , E
{[

x − E (x|y)
][

x − E (x|y)
]H

}

= I − 1
(πM)Nt

∫
y

[∑MNt

l=1 xl exp
(
−
∥∥∥∥y −HPxl

∥∥∥∥2) ][∑MNt

k=1 xH
k exp

(
−
∥∥∥∥y −HPxk

∥∥∥∥2) ]
∑MNt

m=1 exp
(
−
∥∥∥∥y −HPxm

∥∥∥∥2) dy.

(3-22)

发射信号x的MMSE估计可以用如下的条件均值表示

E (x|y) =
MNt∑
l=1

xl p(xl|y) = Ex

[
x

p(y|x)
p(y)

]
与此同时，接收信号y的条件概率密度函数是

p(y|x) =
1
πNt

exp
(
−
∥∥∥y −HPx

∥∥∥2
)
.

MMSE矩阵的 Jacobian，表示为 DP∗E，由下面的引理给出。这一结论对互信

息二阶特性，即Hessian矩阵的推导非常有帮助。
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引理 3.4： MMSE矩阵E相对于 P∗的 Jacobian表达式为

DP∗E = − E
{
Φ∗(y) ⊗Φ(y)

}
·K ·

[
I ⊗

(
PT HT H∗

) ]
− E

{
Ψ∗(y) ⊗Ψ(y)

}
·
[
I ⊗

(
PT HT H∗

) ]
(3-23)

其中 K表示N2
t × N2

t的置换矩阵，满足条件
[126]

vec
(
ΦT (y)

)
= K · vec

(
Φ(y)

)
.

证明 引理的证明思路与文献 [119]中定理3的证明过程类似。这两个结论的区别在

于文献[119]讨论的是实值信道的情况，而这里将其证明过程扩展至实际的复数信

道。

MMSE矩阵 E的第 (i, j)个元素可以写为

[E]i j = E
{
xix∗j

}
− E

{
E{xi|y}E{x j|y}

}
这样可以进一步得到

∂[E]i j

∂[P]∗kl
= −

∫
∂p(y)
∂[P]∗kl

E{xi|y}E{x∗j |y}dy

−
∫

p(y)
∂E{xi|y}
∂[P]∗kl

E{x∗j |y}dy

−
∫

p(y)E{xi|y}
∂E{x∗j |y}
∂[P]∗kl

dy. (3-24)

根据向量Jacobian的结果

Dy
∥∥∥y −HPx

∥∥∥2
= (y −HPx)H

可以得到

Dy p(y|x) = −p(y|x)(y −HPx)H (3-25)

Dy p(y) = E{Dy p(y|x)} = −E
{
p(y|x)(y −HPx)H

}
.

概率密度函数 ∇P p(y)的梯度可以写为

∇P p(y) =E
[∇P p(y|x)

]
=E

[
p(y|x)HH(y −HPx)xH

]
= −HHE

{
[Dy p(y|x)]HxH

}
(3-26)

同时，条件期望的梯度 ∇PE{xi|y}可由下式给出

∇PE{xi|y} =∇PE
{

xi
p(y|x)
p(y)

}
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= − E
{

xi
HH[Dy p(y|x)]HxH

p(y)

}
+ E

xi

p(y|x)HHE
{
[Dy p(y|x)]HxH

}
[p(y)]2


=

1
p(y)

HH
[
− E

{
xi[Dy p(y|x)]HxH

}
+ E{xi|y}E

{
[Dy p(y|x)]HxH

} ]
. (3-27)

JacobianDyE{x|y}可以推导如下

DyE{x|y} =DyE
{

x
p(y|x)
p(y)

}
=E

{
x
Dy p(y|x) · p(y) − p(y|x) · Dy p(y)

[p(y)]2

}
=E

{
x
−p(y|x) · (y −HPx)H

p(y)

}
+ E

{
x

p(y|x) · (y −HPE{x|y})H

p(y)

}
=E

{
xxH p(y|x)

p(y)
PHHH

}
− E

{
x

p(y|x)
p(y)

E{x|y}HPHHH
}

=
[
E

{
xxH |y

}
− E{x|y}E{x|y}H

]
PHHH

=Φ(y)PHHH. (3-28)

与 (3-28)的步骤相似，我们可以得到如下的Jacobian表达式：

Dy∗E{x|y} = Ψ(y)PHHH. (3-29)

将 (3-26)和 (3-27)代入 (3-24)得到

∂[E]i j

∂[P]∗kl
= −

∫
E{xi|y}E{x∗j |y}eT

k HHE
{
[Dy p(y|x)]H x∗l

}
dy

+

∫
eT

k HHE
{
xi[Dy p(y|x)]H x∗l

}
E{x∗j |y}dy

+

∫
E{xi|y}eT

k HHE
{
x∗j[Dy p(y|x)]H x∗l

}
dy (3-30)

其中 ek 和 el分别是单位矩阵的第k和第 l列。

式 (3-30)的第一项可以写为

−
∫

E{xi|y}E{x∗j |y}eT
k HHE

{
[Dy p(y|x)]H x∗l

}
dy

(a)
= −

∫
E{xi|y}E{x∗j |y}eT

k HH ∂p(y)E{x∗l |y}
∂vec(y∗)

dy

(b)
=

∫
p(y)E{x∗l |y}eT

k HH
∂E{xi|y}E{x∗j |y}

∂vec(y∗)
dy

(c)
=

∫
p(y)E{x∗l |y}E{x∗j |y}eT

k HHHPΨ(y)eidy

+

∫
p(y)E{x∗l |y}E{xi|y}eT

k HHHPΦ(y)e jdy (3-31)
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其中 (a)由式(3-20)中Jacobian矩阵的定义和等式

E{x∗l |y} = E
{
x∗l p(y|x)/p(y)

}
得到； (b)根据分布积分公式得到； (c)利用了式(3-28)和式(3-29)的结果。

同样，式(3-30)的第二项可以表示为∫
eT

k HHE
{
xi[Dy p(y|x)]H x∗l

}
E{x∗j |y}dy

= −
∫

eT
k HHHPΦ(y)e jE{xix∗l |y}p(y)dy (3-32)

式(3-30)的第三项表示为∫
E{xi|y}eT

k HHE
{
x∗j[Dy p(y|x)]H x∗l

}
dy

= −
∫

eT
k HHHPΨ(y)e jE{x∗j x∗l |y}p(y)dy. (3-33)

将 (3-31)， (3-33)和 (3-32)代入式 (3-30)得到

∂[E]i j

∂[P]∗kl
= −

∫
eT

k HHHPΦ(y)e j p(y)
[
E{xix∗l |y} − E{xi|y}E{x∗l |y}

]
dy

−
∫

eT
k HHHPΨ(y)e j p(y)

[
E{x∗j x∗l |y} − E{x∗j |y}E{x∗l |y}

]
dy

= −Ey
{
eT

i Φ(y)ele
T
jΦ

T (y)GT HT H∗ek

}
− Ey

{
eT

jΨ
∗(y)eleT

i Ψ(y)GT HT H∗ek

}
= −Ey

{[
K

(
Φ(y) ⊗ (ΦT (y)PT HT H∗)

)]
i+( j−1)2L,k+(l−1)2L

}
− Ey

{[
Ψ∗(y) ⊗

(
Ψ(y)PT HT H∗

) ]
i+( j−1)2L,k+(l−1)2L

}
其中 K ∈ R4L2×4L2

是一个置换矩阵，满足如下条件 [138]:

vec
(
ΦT (y)

)
= K · vec

(
Φ(y)

)
.

根据梯度结果

∂[E]i j/∂[P]∗kl = [DP∗E]i+( j−1)2L,k+(l−1)2L

我们可以得到

DP∗E = −K · Ey
{
Φ(y) ⊗

[
ΦT (y)PT HT H∗

]}
− Ey

{
Ψ∗(y) ⊗

[
Ψ(y)PT HT H∗

]}
= −K · Ey

{
Φ(y) ⊗Φ∗(y)

}
·
[
I ⊗ PT HT H∗

]
− Ey

{
Ψ∗(y) ⊗Ψ(y)

}
·
[
I ⊗ PT HT H∗

]
. (3-34)
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应用置换矩阵 K的性质 [138],

K · (A ⊗ B) = (B ⊗ A) ·K

即可证明相应结论。 �

3.5.3 定理3.1的证明

首先将预编码待设计的剩余部分写为新的变量G

G , Diag(
√
λ)V

这样功率分配向量 λ就可以表示为

λ = R · vec(GGH).

根据式(3-21)Hessian矩阵的定义，互信息的 Hessian表示如下

HλI (λ) = Dλ
[
DλI (λ)

]
. (3-35)

其中DλI (λ)可以写为

DλI(λ) = DGGHI(λ) · RT

(a)
= vecT

(
Diag2(σ)VEVH

)
· RT

(b)
= vecT (E) ·

(
VH ⊗ VT Diag2(σ)

)
· RT

等式(a)来源于文献[117]中的定理2，等式 (b)利用了矩阵的如下性质 [138]：

vec (ATB) =
(
BT ⊗ A

)
· vec(T)

这样，式 (3-35)可以进一步写为

HλI(λ) =Dλ
[
R ·

(
V∗ ⊗ Diag2(σ)V

)
· vec (E)

]
=R ·

(
V∗ ⊗ Diag2(σ)V

)
· DλE. (3-36)

根据Jacobian的链式法则 [137]可知

DG∗E = DλE · DG∗λ +Dλ∗E · DG∗λ
∗

= 2DλE · DG∗λ (3-37)
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其中DG∗λ可由Jacobian的定义 (3-20)得到：

DG∗λ = DG∗
[
R · vec

(
GGH

)]
= R · (I ⊗G

) ·K.
因为 DG∗λ是满列秩，由(3-37)可得

DλE =
1
2
(DG∗E

) · (DG∗λ
)+

=
1
2
(DG∗E

) · (GH ⊗ I
)
·KT · RT · Diag−1 (λ) . (3-38)

其中 (·)+表示矩阵的Moore-Penrose伪逆 [136]。

将式 (3-23)和式(3-38)代入式(3-36)即可得到式(3-14)给出的Hessian，同时容

易进一步确认它是负半定矩阵。

3.6 本章小结

本章讨论完全信道状态信息下信号与信道的有效适配，使实际系统性能逼近

传输性能限的预编码调制方法。针对预编码设计问题存在大量极值点，优化过程

复杂，将待设计预编码矩阵分解为三个部分，其中第一部分（左酉矩阵）匹配无

线信道，利用最优的信号发射方向；第二部分（功率分配矩阵）控制发射信号的

功率，对调制星座点进行扩张和收缩；第三部分（右酉矩阵）对调制星座点进行

旋转。由此得到预编码算法，迭代求解直到收敛。仿真表明，所提算法收敛快

速、对起始点不敏感，能够获得高的互信息增益。与此同时，通过建立BER仿真

系统，进一步发现已有文献中大量讨论的最大化容量方法通常只具有理论意义，

将其应用于实际系统会带来性能恶化，甚至比未采用预编码的性能还要差；与此

相反，最大化互信息的方法能够为实际系统带来高的性能增益。因此，所提算法

不仅在理论上是对最大化容量方法的补充，扩展了信息论中基于高斯信号容量限

的结论；它更是一项可以实用化的技术，能够为现有通信系统带来高性能增益，

使实际系统逼近传输性能限。
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第 4章 统计信道信息下预编码调制优化设计

通过上一章对完全信道信息下预编码调制方法的讨论，建立了针对实际调制

信号优化互信息的基本方法。完全信道信息的设计方法可用于信道慢速变化的情

况，对于快速变化的信道是不适用的。信道变化越来越快时，利用完全信道信息

的方法将会带来大量的信息交互开销，实现代价大。

利用第2章讨论的预编码调制方法基础模型，本章基于统计信道状态信息，

研究如何根据快变信道的统计特性对预编码问题进行建模和求解。因为信道统计

特性变化的时间尺度非常低，采用统计设计的方法能够解决预编码设计带来的信

息交互开销的问题。

4.1 系统模型

考虑发端有Nt个天线，收端有Nr个天线的MIMO系统。令 x ∈ CNt表示具有零

均值单位协方差的发射信号，即E(xxH) = I，则MIMO系统的接收信号 y ∈ CNr 可

以表示为

y = HPx + n (4-1)

其中 H ∈ CNr×Nt 是信道矩阵，它的第 (i, j)个元素表示从第 j个发射天线到第i个接

收天线的信道传播系数； P ∈ CNt×Nt 是线性预编码矩阵； n ∈ CNr 表示零均值圆对

称，方差为 σ2I的噪声向量。

与第3章讨论的完全MIMO信道信息下的预编码设计不同，我们这里考虑统计

信道信息下的设计问题。将信道矩阵H用双相关MIMO信道进行建模 [139]，可以得

到（参见第2.1.1节）

H = Ψ1/2
r HwΨ

1/2
t (4-2)

Hw ∈ CNr×Nt 表示复矩阵，每一个元素为独立同分布，且零均值单位方差的高斯随

机变量；Ψt ∈ CNt×Nt ≻ 0和Ψr ∈ CNr×Nr ≻ 0在文献中一般称之为发射和接收相关矩

阵。为降低信息交互开销，我们假设发送端只知道统计信道状态信息 1⃝，并依此

通过预编码矩阵实现对信道的自适应。

1⃝ 这里的统计信道状态信息指的是发射和接收相关矩阵。
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4.2 研究现状

统计信道信息的预编码设计一直以来都是MIMO技术的研究热点。然而，大

量的工作都集中在针对最大化容量准则的讨论。文献[104]讨论了MISO系统下的

统计优化设计，文献[105]针对MIMO系统做了分析，并指出简单的波束成形方法

（beamforming）的最优条件。文献[106]提出了有效的迭代算法求解统计信道下

的最大化容量问题，并将算法推广到多天线多址接入信道（MIMO-MAC）。正如

第2.2.2节所述，最大化容量的方法大多仅限于理论分析，将其得到的方案应用于

实际系统将带来极大的性能损失，很多时候甚至比未采用预编码的性能还要差。

正因如此，文献[140]讨论了最大化调制约束下平均互信息预编码的必要条

件。同时讨论利用该必要条件的迭代优化算法。然而，直接最大化平均互信息面

临一系列难点。首先，目标函数因为统计平均的引入计算复杂度高；其次，优化

算法未利用解结构，收敛速度慢且难以得到最优解。本章针对统计优化的特点，

分析最优预编码的解结构，简化目标函数的计算，同时将第3章所提出的两步迭

代算法扩展至本章。从而，为统计信道状态信息下的预编码调制设计的提供统一

求解框架和优化方法。

4.3 调制信号的平均互信息

输入信号x和输出信号y之间的平均互信息表示为

IA(P) = EHI
(
x; y

∣∣∣H)
(4-3)

这里，我们用符号IA(P)特指平均互信息是预编码矩阵P的函数；用 I
(
x; y

∣∣∣H)
表

示第3章式(3-2)所讨论的完全信道状态信息下的互信息：

I
(
x; y

∣∣∣H)
= Nt log M − 1

MNt

MNt∑
m=1

En log
MNt∑
k=1

exp

−
∥∥∥HPemk + n

∥∥∥2 −
∥∥∥n

∥∥∥2

σ2

 (4-4)

其中
∥∥∥ · ∥∥∥表示向量的欧氏范数；emk = xm − xk，xm和xk分别表示使用多天线发射时

调制信号的第m和第k种可能。它们均包含Nt个符号，当其角标由1变化到MNt时，

将遍历发射符号的所有可能性。

由欧式范数的酉不变性可知，输出信号y经过酉矩阵U的变换（记为Uy），

平均互信息保持不变，即

EHI
(
x; y

∣∣∣H)
= EHI

(
x; Uy

∣∣∣H)
. (4-5)

然而，输入信号x经过酉变换U，平均互信息EHI
(
Ux; y

∣∣∣H)
会发生变化，也就
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是说，

EHI
(
x; y

∣∣∣H)
, EHI

(
Ux; y

∣∣∣H)
. (4-6)

这一关系表明，即便是酉矩阵都可能提升实际调制信号的平均互信息。因为酉矩

阵只是复矩阵的一种特例，设计一般的复预编码矩阵提升系统性能的潜力将更

大。

本章将设计有效的算法来优化满足功率约束的Nt × Nt的复矩阵P，优化的目

标是实现平均互信息表达式(4-3)的最大化。这一问题可以写为如下优化问题：

maximize IA(P)

subject to Tr
(
PPH

)
≤ Nt.

(4-7)

优化问题(4-7)的求解依赖于对表达式IA(P)的计算以及对变量P的优化，它们

分别对应了求解该问题的两个重要难点。首先，平均互信息表达式中包含多重积

分，计算代价巨大。以 Nr × Nt的MIMO信道为例，评估一次平均互信息需要计算

2(NrNt + Nr)次从负无穷到正无穷的函数积分。这些函数积分没有闭合表达式，只

能通过数值计算或Monte Carlo仿真进行评估。

此外，由于IA(P)是P的非凹函数，获得最优解非常困难。如果函数 g的定义

域 dom g是凸集合，对于定义域中任给的两个点

Px,Py ∈ dom g

和任给的参数θ

0 ≤ θ ≤ 1

目标函数满足以下条件 [103]：

g
(
θ · Px + (1 − θ) · Py

)
≥ θ · g

(
Px

)
+ (1 − θ) · g

(
Py

)
. (4-8)

我们称函数 g为凹函数，

具体到本章所讨论的问题(4-7)，其定义域表示为

dom IA =
{
P
∣∣∣Tr(PPH) ≤ Nt

}
定义了一个凸集合；然而，目标函数却不满足式 (4-8)所给出的不等式，这一点

可以通过反例来证明。例如取如下一组参数

Ψt = I, Ψr = I, Px = 0, Py = I, θ = 0.5.
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4.3.1 最优预编码结构

本节进一步讨论平均互信息的性质，分析最大化平均互信息的预编码所满足

的最优结构。利用该结构能够简化预编码设计，同时为即将所讨论的预编码求解

算法提供理论依据。

通过特征值分解，可以将发射相关矩阵 Ψt和接收相关矩阵 Ψr分别写为

Ψt =UtΣtUH
t (4-9)

Ψr =UrΣrUH
r (4-10)

Ut和 Ur是酉矩阵，其列向量分别是 Ψt和 Ψr的特征向量； Σt和 Σr是对角矩阵，

对角元素分别为 Ψt 和 Ψr的特征值。因为相关矩阵皆为正定矩阵，根据式(4-2)，

可以将信道矩阵 H表示为

H = UrΣ
1
2
r UH

r HwUtΣ
1
2
t UH

t . (4-11)

由随机矩阵理论可知，矩阵Hw 和 H̃w = UH
r HwUt的统计特性完全相同。结合

式(4-5)给出的平均互信息的性质，可以将信道模型 (4-1)等价写为

ỹ = Σ
1
2
r H̃wΣ

1
2
t UH

t︸         ︷︷         ︸
H̃

Px + ñ (4-12)

其中ỹ和 ñ表示信号y和 n经酉矩阵 UH
r变换后的结果。最大化 EHI

(
x; y

∣∣∣H)
等价于

最大化 EH̃w
I
(
x; ỹ

∣∣∣H̃)
，下面集中讨论如何求解后者。

因为 I
(
x; ỹ

∣∣∣H̃)
是信噪比（定义为1/σ2）的增函数 [74]，所以平均互信息

EH̃w
I
(
x; ỹ

∣∣∣H̃)
亦为SNR的增函数。这样，最大化平均互信息的预编码矩阵应充分

利用功率资源；也就是说，问题 (4-7)中的不等式约束应当替换为等式约束：

Tr
(
PPH

)
= Nt. (4-13)

将预编码矩阵做SVD分解，得到

P = UPΣPVH
P

其中 UP 和 VP 表示酉矩阵； ΣP 表示对角矩阵，相应元素非负且为降序排列。

沿用第3章的命名规则，我们称UP为左酉矩阵，ΣP为功率分配矩阵，VP为右酉矩

阵。同时，最优的左酉矩阵通过如下定理给出：

定理 4.1： 最大化平均互信息的最优预编码P的左酉矩阵应等于发射相关矩阵

Ψt的特征向量矩阵，即满足

UP = Ut.
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证明 详见附录A：定理 4.1的证明。 �

这一结果解决了预编码左酉矩阵的设计，同时将信道模型 (4-12)简化为

ỹ = Σ
1
2
r H̃wΣ

1
2
t P̃x + ñ (4-14)

其中 P̃表示预编码矩阵仍待设计的部分，写为：

P̃ = ΣPVH
P .

针对式(4-14)的简化信道模型，下面的定理给出平均互信息的下界和上界：

定理 4.2： 双相关MIMO信道的平均互信息下界为

IL(P̃) = Nt log M − Nr

(
1

ln 2
− 1

)
− 1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1
(4-15)

其中 rq表示Σr的第 q个对角元素。与此同时，平均互信息的上界为

IU(P̃) = Nt log M − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
−Tr(Σr)

σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)
. (4-16)

证明 详见附录B：定理 4.2的证明。 �

4.4 最大化平均互信息的预编码设计

本节讨论最大化式(4-15)给出的平均互信息下界和式(4-16)给出的平均互信息

上界的预编码设计方法。我们首先证明最大化下界或上界具有渐近最优性，然后

将第3章讨论的两步算法进行扩展，使其能够用来求解依据统计信道信息设计的

预编码问题。

4.4.1 渐近最优性

4.4.1.1 低信噪比下的渐近最优性

根据下界的表达式 (4-15)，最大化平均互信息下界 IL(P̃)等价于求解如下最

小化问题

minimize
MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1

subject to Tr
(
P̃P̃H

)
= Nt.

(4-17)
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在低信噪比情况下，即 σ2 → +∞时，式 (4-17)的目标函数可以根据泰勒展开

式写为

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1

= MNt log MNt − Tr(Σr)
2 ln(2)MNtσ2

·
MNt∑

m

MNt∑
k

eH
mkP̃HΣtP̃emk

 + O(1/σ4) (4-18)

其中 O(1/σ4)表示与 1/σ4同阶的无穷小项。由一阶最优条件，最大化 IL(P̃)可以

等价于求解如下优化问题

maximize
MNt∑
m

MNt∑
k

eH
mkP̃HΣtP̃emk

subject to Tr
(
P̃P̃H

)
= Nt.

(4-19)

对于等概率零均值的调制集合，式(4-19)的目标函数可以进一步化简为

MNt∑
m

MNt∑
k

eH
mkP̃HΣtP̃emk

=

MNt∑
m

MNt∑
k

Tr
(
P̃HΣtP̃emkeH

mk

)
= Tr

P̃HΣtP̃
MNt∑
m

MNt∑
k

emkeH
mk


= emk · Tr

(
ΣtΣ

2
P

)
(4-20)

emk 表示常数，定义如下

emkI =
MNt∑
m

MNt∑
k

emkeH
mk.

这样，问题 (4-19)就可以等价写为

maximize Tr
(
ΣtΣ

2
P

)
subject to Tr

(
Σ2

P

)
= Nt

(4-21)

根据KKT条件可以获得该凸优化问题的闭式解： Σ2
P对角元素除了对应于Ψt的最

大特征值外，其它皆为零。结合定理 4.1的最优解结构，将这一结论总结为如下

定理：
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定理 4.3： 在低信噪比下，最大化平均互信息下界的预编码可以表示为矩阵 Ut乘

以一个对角功率分配矩阵。其中，对角功率分配矩阵将所有的功率都分配在对

应Ψt的最大特征值元素上。这样的方法一般被称之为波束成型。

与此同时，在低信噪比下，通过使用一阶最优条件直接最大化平均互信息等

价为求解如下问题 [74]

maximize EHTr
(
PHHHHP

)
subject to Tr

(
PHP

)
= Nt

(4-22)

其中目标函数可以进一步写为

EHTr
(
PHHHHP

)
=EH̃w

Tr
(
PHUtΣ

1
2
t H̃H

wΣrH̃wΣ
1
2
t UH

t P
)

=Tr(Σr) · Tr
(
PHUtΣtUH

t P
)

=Tr(Σr) · Tr
(
Σ2

PUH
P UtΣtUH

t UP
)
. (4-23)

当UP等于Ut，且 Σ
2
P的系数中除了对应Ψt的最大特征值外皆为零时，式(4-23)取得

最大值。这一结果与最大化下界的解是相同的，参见定理4.3。这一结论告诉我

们，在低信噪比下，最大化平均互信息下界与最大化平均互信息的解是一样的。

也就是说，求解求解平均互信息下界具有渐近最优性。

采用同样的方法，我们还可以证明低信噪比下，最大化平均互信息上界也具

有渐近最优性。因步骤相似，证明过程在此省略。

4.4.1.2 高信噪比下的渐近最优性

下面来讨论高信噪比情况下，最大化平均互信息下界的渐近最优性。此时，

式(4-17)的目标函数可以写为

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1

=

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp

ln ∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1
 . (4-24)

表达式中的结构

log
MNt∑
k=1

exp
(
·
)
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在数学上称为软最大（soft maximization） [103]。在指数函数的作用下，软最大可

以通过其最大的一个子项近似。通过近似，我们可以得到

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp

ln ∏
q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1


≈
MNt∑
m=1

max
k

ln
∏

q

(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)−1

=

MNt∑
m=1

max
k

−∑
q

ln
(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

) .
在高信噪比情况下，即 σ2 → 0时，可以进一步写为

MNt∑
m=1

max
k

−∑
q

ln
(
1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)
≈

MNt∑
m=1

max
k

−∑
q

ln
( rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk

)
≤ −min

m,k
m,k

∑
q

ln
( rq

2σ2

)
+ Nr ln

(
eH

mkP̃HΣtP̃emk

) .
因此，最大化问题 (4-17)就对应于求解如下最大化最小问题

maximize min
m,k
m,k

eH
mkP̃HΣtP̃emk

subject to Tr
(
P̃P̃H

)
= Nt.

(4-25)

式(4-25)中二次项的最小值事实上是所有可能的输入向量中的最小距离

dmin = min
m,k
m,k

∥∥∥Σ1/2
t P̃(xm − xk)

∥∥∥2
(4-26)

这一结果告诉我们：

定理 4.4： 在高信噪比下，最大化平均互信息下界等价于最大化调制集合的最小

距离。

与此同时，高信噪比下直接最大化平均互信息同样等价于最大化最小距离：

d(A)
min = min

m,k
m,k

EH̃w

∥∥∥Σ1/2
r H̃wΣ

1/2
t P̃(xm − xk)

∥∥∥2
. (4-27)

这里的推导利用了式 (4-14)的简化信道模型，以及文献[74]中给出的完全信道状态

信息下互信息优化的结论。
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表 4.1 优化平均互信息的渐近最优性

考虑的情况
最优预编码

低信噪比情况 高信噪比情况

最大化确定信道的互信息 波束成型 最大化最小距离

发端知道全部信道状态信息 (参见文献[74]) (参见文献[74])

最大化平均互信息下界，式 (4-15) 波束成型 最大化最小距离

发端知道统计信道状态信息 (参见第4.4.1节) (参见第 4.4.1节)

最大化平均互信息上界，式 (4-16) 波束成型 最大化最小距离

发端知道统计信道状态信息 (参见第 4.4.1节) (参见第 4.4.1节)

因为复随机矩阵 H̃w的元素为零均值单位方差的高斯变量，式(4-27)中对H̃w

的期望可以直接求解得到

d(A)
min = min

m,k
m,k

Tr(Σr) ·
∥∥∥Σ1/2

t P̃(xm − xk)
∥∥∥2
. (4-28)

这样，直接最大化平均互信息得到的预编码与最大化下界得到的预编码完全相

同；也就是说，高信噪比下最大化平均互信息下界是渐近最优的。采用相似的步

骤，同样可以证明最大化平均互信息上界也具有渐近最优性。表 4.1总结了本节

所讨论的渐近最优结果。

4.4.2 凹性

考虑到最大化平均互信息下界和上界具有渐近最优性，且计算复杂度相对较

低且不需要计算多重数值积分，我们考虑利用所提下界和上界来设计预编码矩

阵，以此间接的最大化平均互信息。设计最大化下界和上界的高效算法依赖于对

其函数特性的了解。下面我们考虑这两个函数相对于不同设计参数的凹性。

我们首先来看相对于矩阵 P̃的凹性。如果凹性满足，则预编码问题可以轻松

求解。不幸的是，下界和上界相对于P̃不是凹函数。这一结论可以通过反例来证

明，例如令 H ∈ C1×1。

下面我们来看下界和上界相对于矩阵 P̃HΣtP̃的凹性。值得注意的是，文献

[120]证明了发端具有完全信道状态信息时，确定实值MIMO信道下这一凹性成

立，文献 [121]进一步证明了复值信道下这一结论依然成立。这里讨论的是统计信

道的情况，我们证明针对下界和上界，函数的凹性结论是成立的。

定理 4.5： 式 (4-15)和式(4-16)所给出的平均互信息下界和平均互信息上界是矩

阵 P̃HΣtP̃的凹函数。

证明 详见附录C：函数凹性的证明。 �
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虽然定理 4.5的凹性结论成立，应用它求解预编码矩阵仍是难题。这是因为

难以将等式功率约束

Tr
(
P̃P̃H

)
= Nt

等价的转化为相对于此时的待求变量

P̃HΣtP̃

的凸约束。也就是说，相对于变量P̃HΣtP̃，预编码问题依然难以求解。

接下来我们来看相对于预编码P的平方奇异值的凹性：

定理 4.6： 平均互信息的下界和上界是功率分配向量 λ = diag(Σ2
P)的凹函数。下

界相对于 λ的梯度为

∇λIL = diag


MNt∑
m=1

∑MNt

k=1

{
wmk ·

∑
q

rqWT
mk

2σ2+rqTr(WmkΣ
2
P)

}
ln(2)MNt ·∑MNt

k=1 wmk

 (4-29)

其中参数Wmk和wmk分别定义为

Wmk = ΣtVH
P emkeH

mkVP (4-30)

wmk = exp

−∑
q

ln
(
1 +

rq

2σ2 Tr
(
WmkΣ

2
P

)) . (4-31)

同时，上界相对于 λ的梯度为

∇λIU = diag

Tr(Σr)
MNt

MNt∑
m=1

∑MNt

k=1

{
fmk ·WT

mk

}
ln(2)σ2 ·∑MNt

k=1 fmk

 (4-32)

参数 fmk定义为

fmk = exp
[
−Tr(Σr)

σ2 Tr(WmkΣ
2
P)

]
. (4-33)

证明 详见附录C：函数凹性的证明。 �

表 4.2总结了下界和上界函数的凹性结论。为了便于比较，表 4.2还给出了当

发端具有完全信道状态信息时互信息的相应结论。

4.4.3 预编码设计

本节以最大化下界为例来说明如何利用上一节讨论的凹性开发高效的预编码

求解算法。需要特别注意的是，虽然我们以下界为例进行说明，该算法同样可以

应用于最大化上界函数。算法设计的思路上与第3章的两步迭代算法类似，不同

点在于目标函数的变化。
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表 4.2 平均互信息下界和上界的凹性总结。符号
√
表示对应凹性成立；符号 ×表示对

应凹性不成立。

情况 相对于 P̃ 相对于 P̃HΣtP̃ 相对于 diag(Σ2
P)

确定信道的互信息 × √ √

发端具有完全CSI (文献[119]和 [121] ) (文献 [120]和 [121]) (文献 [119]、 [121]和[73] )

平均互信息下界 × √ √

发端只具有统计CSI (参见第 4.4.2节) (参见定理 4.5) (参见定理 4.6)

平均互信息上界 × √ √

发端只具有统计CSI (参见第 4.4.2节) (参见定理 4.5) (参见定理 4.6)

4.4.3.1 优化功率分配向量

定理 4.6的凹性结果保证了在给定右酉矩阵 VP的条件下，可以找到全局最优

的功率分配向量。我们首先讨论这一问题的求解：

maximize IL(λ)

subject to 1Tλ = Nt

λ ≽ 0

(4-34)

其中1表示全1的列向量。

为了高效求解上述问题，我们利用问题的结构，开发能够达到全局最优的迭

代算法。

首先，利用惩罚函数的方法将问题(4-34)的不等式约束写入目标函数 [103]：

minimize f (λ) = −IL (λ) +
Nt∑

i=1
ϕ(−λi)

subject to 1Tλ = Nt

(4-35)

其中 ϕ(u)是对数障碍函数，它用来近似表征约束是否被违反

ϕ(u) =


−(1/t) ln(−u), u < 0

+∞, u ≥ 0.
(4-36)

参数 t > 0是这一近似表征的精度。随着t的增加，近似的精度将越来越高。

下一步处理等式约束。对于任意可行点 λ，可以将 f (λ)进行线性展开

f (λ + d) ≈ f (λ) + ∇λ f (λ)T d (4-37)

∇λ f (λ)表示 f在 λ的梯度

∇λ f (λ) = −∇λIL(λ) − (1/t)q (4-38)
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其中∇λIL(λ)由式(4-29)给出，向量 q的第 i个元素qi表示为

qi = 1/λi

为了求解问题(4-35)，我们利用线性展开来寻找迭代的方向

minimize ∇λ f (λ)T d

subject to 1T (λ + d) = Nt

dT d ≤ 1

(4-39)

其中式 (4-39)的第一个约束保证原问题的等式约束成立，第二个约束将优化方向

限定在欧式单位球中。

这一最小化问题存在闭式解。将 ∆λ定义为问题(4-39)的下降方向，它由如下

的KKT系统给出  I 1

1T 0


 ∆λν

 =
 −∇λ f (λ)

0

 (4-40)

其中 ν是等式约束对应的拉格朗日乘子。利用该线性系统的结构及块矩阵的求逆

定理，∆λ可以写为

∆λ = −
(
I − 1 · 1T

Nt

)
· ∇λ f (λ) (4-41)

其中
(
I − 1 · 1T/Nt

)
是一个矩阵，它将函数 f 在 λ的梯度，即 ∇λ f (λ)，投影到满足

如下条件的空间

1T∆λ = 0. (4-42)

采用这一搜索方向，并结合后向线搜索 [103]，我们用表 4.3的算法来求解功率

分配向量。因为定理4.6的凹性，该算法可以保证全局最优性。

4.4.3.2 优化右酉矩阵

给定功率分配向量 λ，最大化平均互信息下界转化为如下问题：

maximize IL(VP)

subject to VH
P VP = I

(4-43)

其中我们用符号IL(VP)来强调 VP是平均互信息下界IL的变量。

在酉矩阵约束下，式(4-43)可以改写为一个在受限搜索空间上的无约束优化

问题：

minimize h(VP) (4-44)
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表 4.3 统计信道下功率分配向量优化的算法流程

通过优化功率分配向量最大化统计信道的平均互信息下界

步骤1. 给定任意可行向量λ， t := t(0) > 0， α > 1，容差 ϵ > 0；

步骤2. 采用式(4-38)计算 f在λ的梯度∇λ f (λ)，并利用式(4-41)计算下降方向∆λ；

如果∥∆λ∥2足够小则转至步骤5，否则进行下一步；

步骤3. 通过后向线搜索选择步长γ，使其满足如下条件

f (λ + γ∆λ) < f (λ)；

步骤4. 令 λ := λ + γ∆λ；转至步骤2；

步骤5. 如果1/t < ϵ，停止；否则令t := αt；转至步骤2。

其中 h(VP) = −IL(VP)，定义域限定在Stiefel流形上

dom h =
{
VP ∈ SNt×Nt

}
(4-45)

也就是说，

SNt×Nt =
{
U ∈ CNt×Nt |UHU = I

}
. (4-46)

为了求解这样一个酉矩阵约束问题，我们将沿着切线空间的复梯度作为搜索

方向 [125]

∆VP = ∇VPIL(VP) − VP
(
∇VPIL(VP)

)H
VP (4-47)

其中 ∇VPIL(VP)表示下界的梯度，由下式给出

∇VPIL(VP) =
MNt∑
m=1

∑MNt

k=1

{
wmk ·

∑
q

rqQmk

2σ2+rqTr(VH
P Qmk)

}
ln(2)MNt ·∑MNt

k=1 wmk
(4-48)

wmk 是式 (4-31)中定义的常数， Qmk 表示如下

Qmk = emkeH
mkVPΣ

2
PΣt. (4-49)

沿着切线方向移动并不能保证酉约束满足。我们沿用引理3.3的投影方法将不

满足约束的变量映射回可行域 SNt×Nt。

通过将下降方向(4-47)与基于投影的后向线搜索相结合，我们通过优化右酉

矩阵来最大化平均互信息下界。
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表 4.4 统计信道下右酉矩阵优化的算法流程

通过优化右酉矩阵最大化统计信道的平均互信息

步骤1. 给定可行的起始点，使其满足 VP ∈ SNt×Nt；

步骤2. 通过式(4-47)计算下降方向∆V；

如果下界方向的范数 ∥∆V∥2 = Tr
{
(∆V)H∆V

}
充分小，算法停止；否则转至步骤3；

步骤3. 采用如下方法设定步长 γ：

步骤3-a. 如果条件

h
(
VP

) − h
(
π(VP + 2γ∆VP)

) ≥ γ∥∆VP∥2

满足，令 γ := 2γ，重复步骤3-a；

步骤3-b. 如果条件

h
(
VP

) − h
(
π(VP + γ∆VP)

)
< 1

2γ∥∆VP∥2

满足,令 γ := 1
2γ，重复步骤 3-b。

步骤4. 令 VP := π(VP + γ∆VP)；转至步骤 Step 2。

4.4.3.3 两步方法优化平均互信息下界

将定理 4.1的左酉矩阵设计方法与表4.3和表4.4的算法相结合，我们就得到了

完整的两步迭代算法来优化平均互信息下界。

虽然对比两步迭代算法理论上只能达到局部最优解，但大量的仿真表明，较

之已有的算法，两步迭代算法收敛快速，受起始点的影响小，能够在较低的复杂

度开销下达到近似最优的解。下面我们通过仿真结果来验证这些结论。

4.5 仿真结果

本节通过一系列仿真说明所提方法的特性。通过若干例子阐述平均互信息与

所推导出的上、下界的关系，以及之间计算复杂度的比较。同时讨论算法的收敛

性和所提算法的性能。仿真考虑两种信道模型，分别为参数化的指数相关模型

[
Ψ(ρ)

]
i, j = ρ

|i− j|, ρ ∈ [0, 1); i, j = 1, 2, ...,N
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表 4.5 统计信道下两步迭代算法流程

通过两步算法最大化统计信道的平均互信息下界

步骤1. 初始化：

给定可行的起始点 λ(0)， V(0)
P ，令 n := 1；

步骤2. 设定左酉矩阵：

令 UP 等于发射相关矩阵的特征向量矩阵 Ut；

步骤3. 更新功率分配向量：

通过算法4.3求解优化问题： λ(n) := arg max
1Tλ=Nt
λ≽0

IL(λ,V(n−1)
P ).

步骤4. 更新右酉矩阵：

通过算法 4.4求解优化问题： V(n)
P := arg max

VP∈SNt×Nt
IL(λ(n),VP).

步骤5. 迭代：

令 n := n + 1；转至步骤3直到算法收敛；

步骤6. 输出：

设计的预编码表示为： P⋆ = Ut · Diag
( √
λ(n)

)
· (V(n)

P )H .

其中

Ψt = Ψ(ρt); Ψr = Ψ(ρr)

和多元收发天线模型 [88]。参数化的指数相关模型能够很好建模等间距线性天线阵

列，多元收发模型基于信道的实际测量结果，在几种常见场景下与实际信道吻合

很好。

4.5.1 平均互信息与所推导性能界的关系

我们首先说明式(4-15)给出的下界加上一个确定的常数后将能够非常精确的

近似计算极其复杂的平均互信息。考虑平均互信息在信噪比趋于极限时的情况。

当信噪比分别趋于 0和 +∞时，σ2分别趋于 +∞和 0，平均互信息的极限为

lim
SNR→0

EHI
(
x; y

∣∣∣H)
=0
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图 4.1 平均互信息与所推导性能界的关系。仿真条件： 2 × 2指数相关MIMO信道，收
发相关矩阵的生成系数为ρr = 0.8， ρt = 0.8，QPSK调制。

lim
SNR→+∞

EHI
(
x; y

∣∣∣H)
=Nt log M.

在此情况下，式 (4-15)给出下界的极限也不难得到

lim
SNR→0

IL = −Nr

(
1

ln(2)
− 1

)
lim

SNR→+∞
IL = Nt log M − Nr

(
1

ln(2)
− 1

)
比较平均互信息和下界在低信噪比和高信噪比的极限可知，它们之间存在一个常

数c的差别

c = −Nr

(
1

ln(2)
− 1

)
.

虽然从优化的角度来看，在目标函数中加上这一常数并不会改变优化问题的解；

但从数值近似的角度来看，推导出的下界函数加上一个常数非常好的逼近了难以

计算的平均互信息。

图4.1给出的是平均互信息与所推导得到的性能界之间的关系。其仿真信道

为2 × 2 指数相关MIMO模型，收发相关矩阵的生成系数ρr = 0.8， ρt = 0.8，采

用QPSK调制。图4.1中标注仿真的点是由Monte Carlo方法通过随机生成大量随机

矩阵 Hw 和 n，并计算平均互信息得到，具体做法详见第 4.5.2节；图中标注分析
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图 4.2 平移后的下界近似平均互信息。仿真针对不同数目的收发天线，不同的调制方

式，不同的天线相关参数。

的线分别表示推导得到的上界，下界，以及下界加上确定常数

Nr

(
1

ln(2)
− 1

)
.

我们发现，经常数平移后分析得到的下界在低信噪比和高信噪比处与仿真得到的

平均互信息完全一致，在其他信噪比处，二者非常接近。

图 4.2进一步给出不同收发天线数，不同调制方式，不同信道相关参数下，

经平移后的下界与仿真得到的平均互信息的关系。根据这些结果可以看出，平移

后的下界在不同条件下都能够非常好的近似平均互信息。值得注意的是，二者的

计算代价是截然不同的。这一点我们通过对计算复杂度的比较来说明。

4.5.2 计算复杂度的比较

平均互信息的计算包含多重积分且没有闭合表达式。已有的方法都是通

过Monte Carlo等生成大量仿真数据的方式来进行估计，参见式 (4-3)和式 (4-4)。

受限于这些方法的特点，当仿真数据不够时，无法准确估计平均互信息。当然，

随着仿真数据的增加，估计的精度可以进一步提高。但精度提高的同时也导致计

算开销的急剧增加。为了公平的评估这种基于仿真估计方法的计算代价，我们将

仿真数据量取为不能显著提升估计精度时的量。我们构造三个序列：仿真数据量
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表 4.6 平均互信息 IA与下界 IL的计算时间（秒）比较。符号 ×表明相应情况的计算时
间超过一小时。

情况
BPSK QPSK

计算 IL 计算 IA 计算 IL 计算 IA

2 × 2 MIMO信道 0.000030 9.369150 0.000049 678.844615

4 × 4 MIMO信道 0.000041 406.015399 0.004163 ×
6 × 6 MIMO信道 0.000365 × 1.705958 ×
8 × 8 MIMO信道 0.006716 × 450.630528 ×

10 × 10 MIMO信道 0.155704 × × ×
12 × 12 MIMO信道 3.646632 × × ×
14 × 14 MIMO信道 77.444873 × × ×
16 × 16 MIMO信道 1607.453623 × × ×

序列

N = [0, k, 2k, · · · ]

平均互信息序列

A = [A0, A1, A2, · · · ], A0 = 0

及计算时间序列

T = [T0,T1,T2, · · · ], T0 = 0

我们用 Ai表示采用 k · i个仿真数量的噪声和信道得到的平均互信息的估计值，同
时在此情况下完成计算需要 Ti 秒。将满足精度改进 |Ai − Ai−1|小于预设门限α的
最小序号i记为 i⋆，即

i⋆ = arg min
i

{
|Ai − Ai−1| < α

}
.

这样，我们将 Ti⋆ 记为估计平均互信息所需的时间。

在仿真中，令 k = 1, 000， α = 0.01。计算下界和估计平均互信息的代码通

过C++实现，同时仿真时间是在Intel Core i7-2600 3.40 GHz处理器上运行得到的

统计结果。表4.6给出了采用不同天线，BPSK和QPSK调制时估计平均互信息及

计算下界的CPU时间。可以看出，计算下界的代价远远小于计算平均互信息的代

价，通常计算前者的时间开销比计算后者要少几个数量级。例如，对于2 × 2信道

来说，采用BPSK和QPSK调制，计算下界 IL的时间分别是计算 IA的 3.2 × 10−6和

7.2 × 10−8。
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考虑到采用下界作为目标函数的诸多优点：计算复杂度低，能够近似平均互

信息，渐近最优性等，我们可以预期采用这一准则将能够以低的计算代价得到非

常好的预编码结果。

4.5.3 两步算法的收敛性

验证求解非凹问题的算法是否收敛，最好办法就是观察不同起始点对它的影

响。假设算法A和算法B都能够求解一个非凹问题。如果算法A受起始点的影响

大，只能以较小的概率达到某一性能；同时算法B受起始点的影响小，能以更大

的概率到达同样的性能。我们就可以称算法B在性能上优于算法A。

以 2 × 2 指数相关MIMO信道为例进行说明，其中相关系数ρt = 0.95，

ρr = 0.5。可行的功率分配向量 λ(0)应非负且满足和功率约束，同时可行的右酉矩

阵V(0)
P 应满足酉矩阵约束。任意2 × 2的酉矩阵可以表示为 [127]

V =

 e ȷα1 0

0 e ȷα2

︸          ︷︷          ︸
V1

·

 cosψ e− ȷϕ sinψ

−e ȷϕ sinψ cosψ

︸                          ︷︷                          ︸
V2

(4-50)

其中V1是对角酉矩阵，V2是酉矩阵，其参数满足

−π < ψ ≤ π, −π/2 ≤ ϕ ≤ π/2.

因为简化系统模型(4-14)的平均互信息不随对角酉矩阵 V1的变化而改变，所以用

V2的结构生成可行的右酉矩阵 V(0)
P 即可。

与上一章的思路一致，我们先考虑两组不同的起始点，情况A：

λ = [1; 1], ψ = π/10, ϕ = π/10.

情况B：

λ = [1.6; 0.4], ψ = π/6, ϕ = π/4.

随着算法4.5对下界的不断迭代优化，平均互信息会一步步提升。图 4.3给出的是

当调制信号为QPSK，SNR为-2.5 dB时，从两个不同的起始点出发平均互信息的

迭代变化。为便于说明，该图同时给出了未采用预编码，基于高斯信号的最大化

统计信道的容量 [106,141]及直接采用梯度上升法优化平均互信息下界所能得到的平

均互信息。可以看出，从不同的起始点出发，两步迭代算法几乎收敛到相同的目

标值，这一结果相对于不采用预编码有38.7%的性能提升；同时它将采用QPSK调

制的MIMO系统的性能提升到了接近基于高斯信号假设的容量限。与此同时，直
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图 4.3 迭代优化统计信道平均互信息的收敛曲线；输入信号采用 QPSK调制， 2 × 2
MIMO信道的指数相关参数 ρt = 0.95， ρr = 0.5， SNR为 -2.5 dB
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图 4.4 采用两步算法和梯度上升法，由不同起始点出发，针对统计信道优化平均互信息

的累积分布曲线；输入信号采用QPSK调制，SNR为-2.5 dB，2 × 2 MIMO信道的指数相关
参数 ρt = 0.95， ρr = 0.5
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接采用梯度上升法则会严重的依赖于所选用的起始点，不同的起始点优化得到不

同的结果。

上面两组起始点的例子有利于理解收敛过程，观察更多的起始点得到的统计

规律则更能说明所提算法的优点。图4.4给出的是从多达10,000组随机起始点出发

进行优化得到平均互信息的累积分布。这一结果有效的说明了所提算法的收敛

性。虽然我们求解的是一个数学上很复杂的非凹优化问题，但提出的算法能够保

证从任意的起始点出发得到近似最优解。与此相反，梯度法非常依赖起始点，不

加认真的选择可能导致经优化算法得到结果甚至比什么都不做还要差。虽然起始

点的选择对梯度法非常重要，但针对具体问题如何理性的为梯度法选择起始点到

今天也没用公认有效的方法。

4.5.4 统计信道平均互信息性能评估

这一节我们对所提方法及文献中的基于统计CSI设计的预编码方法进行比

较。比较对象包括波束成型 [141]，最大化容量 [106,141]，最大化分集增益 [107,108]等

方法。这里的信道相关信道参数与上一节相同，调制方式采用QPSK。为便于比

较，我们同时还考虑未经预编码的MIMO性能。

图4.5给出的是不同方法随着SNR变化所对应平均互信息的变化情况，由此

可以看出所提方法所提供的巨大增益。例如，当信道编码的码率为 1/2时，所提

方法较之最大化分集，未采用预编码，最大化容量方法分别有2.6 dB， 2.9 dB，

11.3 dB的增益。与此同时，当SNR小于 -2.5 dB，所提方法能够将QPSK调制信号

的传输性能提升至高斯信号假设下的容量限。

关于高斯信号假设下基于统计CSI的最大化容量方法 [106,141]，我们有两点需要

特别说明。首先，虽然这种方法在高斯信号假设下与未采用预编码相比能够获得

性能增益，如果将这样的方法应用到实际调制信号则将导致极大的性能损失。不

仅如此，因为实际调制信号与最大化容量方法所做的高斯假设的不匹配，导致将

最大化容量方法应用于实际调制信号后，性能会出现拐点，参见图4.5和图4.8。

当系统的SNR小于某一门限时（在图4.5中为7.5 dB），最大化容量的方法会

将所有的功率都分给信道质量最强的子信道，同时放弃使用其他信道质量相对差

的子信道。这就是有名的波束成型方法。因为只用一个子信道，配合QPSK调制

方式，它会导致平均互信息小于2 bps/Hz。当SNR大于7.5 dB，最大化容量的方法

开始考虑使用其他子信道，并采用推广到统计CSI的注水定理 [49]给信道质量相对

差的子信道分配功率。因为使用了多个子信道，平均互信息将会超过2 bps/Hz。

注水方法的特点是分配更多的功率给信道质量更强的子信道，分配更少的功率给

信道质量更弱的子信道。
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图 4.5 统计信道下平均互信息随信噪比变化曲线；采用QPSK调制，2 × 2 MIMO信道的
指数相关参数 ρt = 0.95， ρr = 0.5

基于高斯信号假设的方法与实际调制信号严重不匹配。原因在于高斯信号假

设的平均互信息是随着信噪比的提高而无限提高的。与此相反，采用实际调制信

号的每一个子信道的平均互信息是受限的。例如，采用BPSK时受限于1 bps/Hz，

采用QPSK时受限于2 bps/Hz。由于每一个子信道的传输能力受限，信道质量好的

子信道相对于质量差的子信道更接近饱和，因此分更多的功率给信道质量本已较

好的子信道是得不偿失的。在这种情况下，将有限的功率分给信道质量较差的子

信道才能使总收益更大。最大化容量的方法除了功率分配存在问题外，右酉矩阵

的设计也同样存在问题。基于高斯假设的信号是不需要右酉矩阵的，因为高斯信

号经过酉矩阵的旋转后其统计特性不变，无法改变平均互信息。相反，实际调制

信号的平均互信息却会因右酉矩阵而改变，参见式 (4-6)。

下面我们来比较所提算法和已有算法的BER性能。我们采用图4.6所示的

收发机结构 [132]来说明不同的预编码方法对性能的影响。发射机的信号序列通

过LDPC编码和调制后，经预编码P的变换后由Nt个天线发射。接收机通过MAP检

测器来根据接收信号y和译码器传来的先验信息估计每一个比特。通过这样的

方法，MAP检测器与译码器相互交换软信息，直到收敛。值得注意的是，文

献 [132]原本存在的交织器因为采用了LDPC编码技术而不再需要了 [134]。

实验中的 LDPC编译码器取自文献[135]提供的库函数。信道编码的码率设

77



第 4章 统计信道信息下预编码调制优化设计

LDPC

编码器

LDPC

编码器

Mod

Mod

MAP

检测器

AWGN

LDPC

译码器

LDPC

译码器

调制

硬判决

预编码

双相关MIMO信道

-

-

...

...

...

...

...

...

...

图 4.6 统计信道不同预编码方法BER性能评估框图
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图 4.7 统计信道不同预编码方法BER性能比较； QPSK调制，信道编码码率1/2，码
长9,600，包含600次信道实现；2 × 2 MIMO信道的指数相关参数 ρt = 0.95， ρr = 0.5
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图 4.8 统计信道下平均互信息随信噪比变化曲线；采用QPSK调制， 4 × 4MIMO信道的
相关参数采用METRA微蜂窝模型

定为 1/2；MAP检测器与LDPC译码器之间的迭代为5；编码后的码长为9,600，包

含600次信道变化。通过仿真大量的传输数据我们获得不同预编码方法的BER性

能，如图4.7所示。很明显，所提算法超越文献中已有的方法；同时，不同方法之

间的BER性能差异基本与图4.5的平均互信息的性能差异相吻合。这一结果说明了

采用平均互信息作为目标函数的合理性。最大化平均互信息的预编码方法不仅能

够在给定信噪比下提升传输的速率，还能在给定传输速率下降低系统的误码率。

接下来考虑4 × 4的MIMO系统。图4.8 和 4.9分别针对METRA统计相关模

型 [88]中的微蜂窝（microcell）和微微蜂窝（picocell）得到的仿真结果。其中，微

蜂窝模型是针对强相关性传输场景的信道模型，而微微蜂窝是针对弱相关性传输

场景的信道模型。

图 4.8 给出的是微蜂窝情况下的性能比较。从中可以看出，只要信噪比大

于-17.5 dB，基于高斯信号的最大化容量方法就会导致极大的性能损失。其中的

原因请参见图4.5的分析，这里不再赘述。所提方法在很宽的信噪比范围都将得

到极大的增益。例如，当信道编码码率为1/2时，它较之最大化分集，未采用预

编码，最大化容量方法分别优于4.3 dB， 4.5 dB， 14 dB。与此同时，当信噪比小

于-5 dB时，它使得采用QPSK调制的传输速率接近了采用高斯假设的结果。

图 4.9给出的是微微蜂窝情况下的性能比较。可以看出，虽然当SNR小于-5
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图 4.9 统计信道下平均互信息随信噪比变化曲线；采用QPSK调制， 4 × 4MIMO信道的
相关参数采用METRA微微蜂窝模型

dB时所提方法仍然能够接近采用高斯假设的传输上界，但此时与未采用预编码相

比的性能增益明显小于图4.8所示的微蜂窝情况。可见，预编码提供的性能增益是

取决于信道环境的。这一点是符合直观的。预编码作为一种信道自适应的方法，

它能够补偿信道对发射信号带来的影响。如果当信道对发射信号影响本来就比较

小时（如微微蜂窝场景），什么都不需要做就已经快要接近传输性能极限。此

时，即便是最优的预编码方法也不能额外提供更多的好处。试想一个完全统计独

立的信道传播环境，即发射相关和接收相关皆为单位矩阵，此时单位矩阵的预编

码就是最大化互信息的方法。

4.6 附录A：定理 4.1的证明

证明 引理3.1表明互信息I
(
x; ỹ

∣∣∣H̃)
完全由矩阵M = PHH̃HH̃P确定。对于统计信道

来说，H̃w的随机性导致矩阵M也是随机矩阵。同时，平均互信息相对于H̃w 的期

望等价于相对于M的期望，也就是说，

EH̃w
Î(M) = EMÎ(M) (4-51)

其中符号 Î(M)用来说明平均互信息I
(
x; ỹ

∣∣∣H̃)
是复随机矩阵 M的函数；也就是
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说， Î(M)的变化依赖于M的概率密度函数。其中矩阵M表示为

M = PHUtΣ
1
2
t H̃H

wΣrH̃wΣ
1
2
t UH

t P.

对于二次形式的矩阵M，其概率密度函数为 [142]

p(M) =
1

Γ̃Nr (Nt)
det(W)−Ntdet(Σr)−Nrdet(M)Nt−Nr

× 0F̃(Nt)
0

(
−W−1M,Σ−1

r

)
, M > 0 (4-52)

参数W和Γ̃Nr (α)分别定义为

W = PHUtΣtUH
t P

Γ̃Nr (α) = πNr(Nr−1)/2
Nr∏
i=1

Γ(α − i + 1), α > Nr − 1 (4-53)

其中Γ̃Nr (·)是复多变量gamma函数， Γ(·) 是 Euler’s gamma函数， 0F̃(Nt)
0 (·) 是两

个Hermitian矩阵的超几何函数。

由式(4-52)可知，M的分布是由参数 Σr和W确定的。对于任意给定的矩阵

W = PHUtΣtUH
t P

预编码的结构为 [69]

P = UtΣPVH
P

能够最小化发射功率Tr(PPH)。至此，证明完成。 �

4.7 附录B：定理 4.2的证明

首先证明式(4-15)是平均互信息的下界。

证明 log(x)在 x > 0时是凹函数。利用 Jensen不等式 [103]，平均互信息对 H̃w的期

望存在下界

IA(P̃) ≥ Nt log M − Nr

ln 2
− 1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

EH̃w
En exp

(
−∥cmk + n∥2

σ2

)
(4-54)

其中 cmk = Σ
1
2
r H̃wΣ

1
2
t P̃emk.

因为 n是独立同分布的高斯噪声向量，式(4-54)中对 n的期望可以写为

En exp
(
−∥cmk + n∥2

σ2

)
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=
1

(πσ2)Nr

∫
n

exp
(
−∥cmk + n∥2 + ∥n∥2

σ2

)
dn

=
1

(πσ2)Nr

∫
n

Nr∏
i=1

exp
(
−∥cmk,i + ni∥2 + ∥ni∥2

σ2

)
dn

=

Nr∏
i=1

1
πσ2

∫
ni

exp
(
−∥cmk,i + ni∥2 + ∥ni∥2

σ2

)
dni (4-55)

其中 cmk,i和 ni分别是 cmk和 n的第 i个元素。利用指数函数的积分定理 [143]，

式(4-55)可以写为

En exp
(
−∥cmk + n∥2

σ2

)
=

Nr∏
i=1

1
2

exp
(
−∥cmk,i∥2

2σ2

)
=

1
2Nr

exp
−cH

mkcmk

2σ2

 . (4-56)

根据定义 cmk = Σ
1
2
r H̃wΣ

1
2
t P̃emk，并利用矩阵运算的性质

Tr
(
AB

)
= Tr

(
BA

)
可以得到如下结果

exp
−cH

mkcmk

2σ2

 = exp

−Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
2σ2

 (4-57)

其中 Qmk = Σ
1
2
t P̃emkeH

mkP̃HΣ
1
2
t。

将 H̃w的概率分布记为 p(H̃w)，则式 (4-54)要求计算

EH̃w
exp

−Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
2σ2


=

∫
H̃w

exp

−Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
2σ2

 p(H̃w)dH̃w. (4-58)

为了便于计算积分，我们将Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
写为H̃w的二次形式

Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
=

∑
q

∑
i

∑
j

rq · [H̃w]q,i · [Qmk]i, j · [H̃w]H
q, j

=
∑

q

[H̃w]q,: ·
(
rqQmk

)
· [H̃w]H

q,: (4-59)

其中 rq表示 Σr的第 q个对角元素。令 hq = [H̃w]H
q,:，式(4-58)中对 H̃w的积分可以写
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为多个简单积分的乘积∫
H̃w

exp

−Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
2σ2

 p(H̃w)dH̃w

=

∫
H̃w

∏
q

1
πNr

exp
(
−hH

q

(
I +

rq

2σ2 Qmk

)
hq

)
dH̃w

=
∏

q

 1
πNr

∫
hq

exp
(
−hH

q

(
I +

rq

2σ2 Qmk

)
hq

)
dhq

 (4-60)

令 A和 B为 Hermitian矩阵，指数二次积分公式表明 [144]∫
hq

e−hH
q (A+ ȷB)hqdhq =

πNr

det(A + ȷB)
(4-61)

由此，式 (4-60)可以进一步化简为∫
H̃w

exp

−Tr
(
ΣrH̃wQmkH̃H

w

)
2σ2

 p(H̃w)dH̃w

=
∏

q

[
det

(
I +

rq

2σ2 Qmk

)]−1
. (4-62)

根据Qmk的定义，式 (4-62)中的行列式可以写为

det
(
I +

rq

2σ2 Qmk

)
= 1 +

rq

2σ2 eH
mkP̃HΣtP̃emk. (4-63)

结合式 (4-58)，式(4-62)和式 (4-63)即可得到下界。 �

下面我们来证明式(4-16)中的上界。

证明 因为 log
∑

k exp(xk)是凸函数，对平均互信息表达式应用Jensen不等式可以得

到上界

IA(P̃) ≤ Nt log M − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
−EH̃w

En
∥cmk + n∥2 − ∥n∥2

σ2

)
. (4-64)

首先我们考虑对 n的期望：

En
∥cmk + n∥2 − ∥n∥2

σ2

=
cH

mkcmk

σ2

=
eH

mkP̃HΣ
1
2
t H̃H

wΣrH̃wΣ
1
2
t P̃emk

σ2 . (4-65)
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然后，对 H̃w的期望可以写为

EH̃w
En
∥cmk + n∥2 − ∥n∥2

σ2

=
eH

mkP̃HΣ
1
2
t

(
EH̃w

H̃H
wΣrH̃w

)
Σ

1
2
t P̃emk

σ2

=
eH

mkP̃HΣ
1
2
t Tr(Σr)Σ

1
2
t P̃emk

σ2

=
Tr(Σr)
σ2 eH

mkP̃HΣtP̃emk (4-66)

由此，上界的证明完成。 �

4.8 附录C：函数凹性的证明

证明 为了证明下界的凹性，我们将式(4-15)改写为

IL(P̃) = Nt log M − Nr

(
1

ln 2
− 1

)
− 1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp

−∑
q

ln
(
1 +

rq

2σ2 Tr
(
P̃HΣtP̃emkeH

mk

)) . (4-67)

当 gi 为凹函数时，− log
∑

i exp(−gi)是凹函数 [103]。因此，式 (4-67) 的凹

性依赖于 ln
(
1 + rq

2σ2 Tr(P̃HΣtP̃emkeH
mk)

)
的凹性。其中，后者容易证明，因为

Tr
(
P̃HΣtP̃emkeH

mk

)
是 P̃HΣtP̃的凹函数。同理可证，上界(4-16)亦为凹函数。 �

接下来，我们证明定理4.6：

证明 与定理 4.5的证明过程类似，这里需要先将平均互信息的下界重新写为

IL(P̃) = Nt log M − Nr

(
1

ln 2
− 1

)
− 1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp

−∑
q

ln
(
1 +

rq

2σ2 Tr
(
ΣtVH

P emkeH
mkVPΣ

2
P

)) (4-68)

可以看出 Tr
(
ΣtVH

P emkeH
mkVPΣ

2
P

)
是正的，而且关于Σ2

P是凹函数。

因为功率分配向量 λ可以写为

λ = diag(Σ2
P) (4-69)

其相对于 λ的梯度可以写为

∇λIL = diag
∂IL

∂Σ2
P

 . (4-70)
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应用矩阵微分技术 [138]，式(4-68)相对于λ的梯度由式 (4-29)给出。用同样的方法，

式(4-16)的梯度容易推倒得到，由式(4-32)给出。 �

4.9 本章小结

本章讨论发端根据信道的统计相关参数设计最大化平均互信息的预编码调制

方法。平均互信息本身难以计算，使得以此为目标的优化问题难以求解。本章提

出了平均互信息的下界和上界，发现推导出的下界加上一个确定常数后能够非

常好的近似平均互信息。与此同时，下界的计算复杂度比直接计算平均互信息

少6个数量级以上。为了有效优化下界，通过分析最优预编码结构，提出优化功

率分配和信号设计的两步迭代算法，对问题进行高效求解。数值仿真验证了所提

算法的收敛性。与已有预编码方法相比，所提方法在平均互信息指标和编码后

的BER指标上性能增益突出。同时发现预编码能够获得的性能增益与信道相关性

有关，相关性越强所能获得的增益越大。例如，在采用QPSK的4 × 4实测微蜂窝

信道下，与传统方法相比，最大增益超过4 dB。

85



第 5章 干扰可控的预编码调制优化设计

第 5章 干扰可控的预编码调制优化设计

控制网络干扰、共用频率资源（specturm sharing）是近年来的研究热点。通

过允许收发机占用已有系统（例如：数字电视广播）的频谱资源，可以显著提升

频谱资源的利用率 [42,145–148]。已有系统的用户具有更高的优先级，它们的服务质

量应优先得到保障。在保障其服务质量的情况下，可以通过设计预编码提升收发

机的传输速率 [149–153]。

频谱共享方案实施的前提是能够保证系统中的已有用户不受干扰，传输性能

不会恶化。考虑图5.1所示的传输场景，包括发射机（Tx）、接收机（Rx）和已

有系统的n个用户。收发机(Tx-Rx)与这些用户同时同频共用频率资源。如果将用

户i可以接受的最大干扰功率记为γi， i = 1, 2, · · · , n，在保证干扰功率满足约束的
条件下，探索收发机间的理论传输极限是无线通信中非常重要的问题。在高斯输

入信号的假设下，带有发射功率和干扰功率约束的信道容量求解是凸优化问题。

因此，容量的计算及达到容量的预编码算法相对容易得到 [150,151,154]。

虽然理论上说高斯信号具有容量可达的特点，但在实际系统中高斯信号从来

没有实现过。基于高斯信号设计的预编码方法应用于实际系统不但无法改善系统

性能，反而还会导致性能更加恶化。因此，考虑实际调制信号，以最大化调制约

束的互信息 [113]为准则的预编码设计方法是今年来的研究热点 [115,121,155–157]。

互信息函数本身是具有多个局部极值点的非凹函数，因此最大化互信息的预

...

...

发射机 (Tx)

接收机 (Rx)

...

...

用户 1 (PR 1)

用户 n (PR n)
...

... ...

图 5.1 干扰可控传输的系统模型；发射机（Tx）和接收机（Rx）的通信占用已有的频
谱资源，通过预编码的设计控制对网络中已有多个用户产生的干扰
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编码设计并不是一件容易的事情 [121]。到目前为止，已有工作大多讨论的是在点

对点MIMO环境下最大化互信息的方法，还从未考虑过存在干扰约束的频谱共享

条件下的设计。从数学的角度看，前者是后者在干扰约束不起作用时的特例 1⃝。

已有最大化互信息的预编码算法大多将待设计的预编码分解为三个部分：左

酉矩阵、功率分配矩阵和右酉矩阵。利用点对点MIMO信道下最大化互信息的性

质，可以得到闭合表达式的左酉矩阵。然后，不同的算法利用不同的迭代方法求

解其余的两个部分。遗憾的是，这种分解方法难以推广到存在干扰约束的频谱共

享情况，因为原先得到的闭式左酉矩阵的结论此时不再成立。当然，将已有算法

进行适当推广，我们很容易通过以下步骤得到干扰约束下预编码问题的一个可行

解：

1)利用已有的点对点MIMO信道下的预编码算法设计出忽略干扰约束情况下

的最优（或近似最优）预编码；

2)将得到的预编码矩阵进行归一化，使其满足所有干扰约束。

我们称这一方法为启发式算法。随后我们将说明，与本章所提的全局最优算

法得到的解相比，该启发式算法会导致极大的性能损失。

本工作与已有文献方法的不同之处体现在两个方面。第一，将最大化互信

息的预编码方法从点对点MIMO信道推广到了带有干扰约束的频谱共享情况；第

二，对最大化互信息问题提出了全新的优化求解框架。我们首先将预编码问题重

新表述为在多个相交的椭圆集合上最大化由若干双线性函数组合成的非凸优化的

问题。采用凸凹包络法得到了这一问题的松弛问题。通过在不断缩小的求解空间

上对松弛问题求解，我们提出了最大化互信息的BAMIO方法（Branch-and-bound

Aided Mutual Information Optimization，BAMIO）。算法采用分支定界的思路，能

够从任意起始点出发得到问题的全局最优解。同时讨论了两种加速收敛的方法，

并比较了几种可能的松弛方法对算法的影响。

数值仿真验证了所提方法得到的性能与复杂度的折衷关系。只需极低的计算

代价，所提BAMIO算法就可以得到精度非常高的解。同时发现与已有算法相比，

我们的方法具有巨大性能优势，能够使实际系统逼近传输性能限。

值得注意的是，这里干扰可控预编码设计是在频谱认知环境下展开的研究，

延续当前本领域相关文献的做法 [149–153]，没有专门考虑主用户对次用户的干扰。

这些文献指出，依据不同的干扰条件，可以采取不同的方法对待主用户对次用户

的干扰。当主用户对次用户的干扰较弱时，次用户的接收机可以将来自主用户的

干扰视为白噪声，从而对次用户的信号进行解调译码；当干扰较强时，在一些频

1⃝ 例如：n = 0或 γi = +∞，i = 1, 2, · · · , n。关于这类问题的求解详见第3章和第4章
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谱认知的传输场景下（如移动通信用户利用数字电视广播的频谱），如果次用户

的接收端可以通过某种方式提前获取主用户传输的信息，可以采取干扰消除的办

法避免主用户对次用户的干扰。

针对干扰既没有弱到可以完全视为白噪声，又没有途径提前获取主用户的传

输信息进而实现干扰消除的更为一般的情况，如何综合考虑这一传输问题目前仍

是难题。一种可行的方案是采用收发协同来处理干扰。通过将主用户与次用户的

收发机分别进行协同发射与协同检测译码，实现对干扰的有效管理，从而进一步

提升频谱效率。关于这一思路，请参见专利[158]。

5.1 系统模型

5.1.1 收发信号模型

考虑图5.1所示的传输场景：带有Nt个天线的发射机（Tx）与带有Nr个天线的

接收机（Rx）通信的同时需要控制其对网络中多个用户的干扰。假设待考虑的用

户总数为n，其中第i个用户的接收天线数为Ni，i = 1, 2, · · · , n。
令x ∈ CNt表示具有零均值单位协方差的发射信号，即E(xxH) = I，则接收机

和网络中的用户收到的信号可以分别表示为

y = HPx + n

yi = HiPx + ni, i = 1, 2, · · · , n

H ∈ CNr×Nt 和 Hi ∈ CNi×Nt 分别表示由发射机到接收机和由发射机到第i个用户的信

道矩阵；n ∈ CNr 和 ni ∈ CNi表示零均值圆对称，方差分别为σ2I和 σ2
i I的高斯噪声

向量。在系统设计中引入预编码矩阵 P ∈ CNt×Nt 的目的，一方面是希望提升发射

机和接收机的传输速率，另一方面是控制发射机到网络中多个用户的干扰。

发射机的最大传输功率限制为γ，也就是说预编码矩阵要满足如下约束条件

Tr
(
PHP

)
≤ γ.

收发机（Tx-Rx）归一化的信噪比定义为 [114]

SNR △
=
γ

Nt
·

Tr
(
HHH

)
Nrσ2 .

输入信号x取自于等概率离散调制集合，集合的势为M。在接收机已知信道矩

阵H的前提下，收发机间传输速率的极限（调制约束下的互信息）的表达式为

I(P) = K − 1
MNt

MNt∑
m=1

En

{
log

MNt∑
k=1

exp
(
−∥HPemk + n∥2 − ∥n∥2

σ2

) }
(5-1)
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其中常数K等于 Nt log M；emk = xm − xk，xm和xk分别表示使用多天线时调制信号

的第m和第k个可能。它们均包含Nt个符号，当其角标由1变化到MNt时，遍历发射

符号的所有可能性。

直接最大化式(5-1)给出的互信息，从数值计算的角度来看代价是比较大的。

难点主要集中在以下三个方面：第一，互信息式(5-1)没有闭合表达式。已有文

献 [115]只能给出在信道矩阵I(P)和预编码矩阵H均为对角矩阵时，高信噪比下互信

息的近似表达式。第二，式(5-1)中相对于向量n的数学期望表明互信息的计算需

要评估2Nr 重从负无穷到正无穷的积分。这里的每一重积分都没有闭式解，需要

通过大量的数值计算获得。第三，为加速收敛，对互信息的优化一般需要利用

其梯度作为搜索方向。互信息的梯度是最小均方误差矩阵（MMSE） [116]，参见

第3章。实际调制信号的MMSE是一个比互信息更加难以计算的参量，利用它的

计算代价相对较大。在第3章，我们采用的办法是通过Monte Carlo和数值积分的

方法来估计互信息及其梯度MMSE矩阵。当输入输出的信号维度较小时，这种方

法的计算量还是可以承受的，但随着维度的不断增加，计算的代价将越来越大。

为了解决计算上的问题，同时简化采用调制约束下互信息准则的预编码设

计，在第4章的研究内容的基础上，我们得到了完全信道信息下互信息的近似表

达式 [159]

IA (P) = K − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
−eH

mkPHHHHPemk

2σ2

 (5-2)

在任意信噪比条件下提供了互信息的精确近似。与计算互信息的表达式(5-1)相

比，式(5-2)的计算复杂度降低了几个数量级。例如：对于采用QPSK调制的2 ×
2和4×4的MIMO信道来说，计算IA (P)的CPU时间仅为计算I(P)的 5.9×10−5和9.6×
10−6。此外，与直接最大化互信息得到的最优预编码相比，最大化IA(P)得到的

解在高信噪比和低信噪比下是完全一样的，也就是说，具有渐近最优性。大量的

仿真实验已经表明，对于既非高也非低的信噪比值，最大化互信息与最大化近似

表达式IA(P)的区别完全可以忽略 [159]。

5.1.2 干扰可控的预编码问题

因为发射符号满足E(xxH) = I，平均发射功率可以表示为

Tr(PHP)

同时，第i个用户的平均接收功率表示为

Tr
(
PHHH

i HiP
)
.
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采用式(5-2)引入的互信息近似，最大化收发机间互信息同时控制对多个用户干扰

的问题就可以写为

maximize IA (P) (5-3a)

subject to Tr
(
PHP

)
≤ γ (5-3b)

Tr
(
PHHH

i HiP
)
≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-3c)

其中不等式(5-3b)控制发射功率，不等式(5-3c)保证第i个用户的干扰小于阈值γi。

值得注意的是，问题(5-3)与第3章讨论的预编码问题有着紧密联系。当

式(5-3)中的干扰约束不起作用的时候 1⃝，问题(5-3)退化为

maximize IA (P)

subject to Tr
(
PHP

)
≤ γ. (5-4)

这一问题的求解可以通过将第3章所提出的两步迭代算法进行扩展，这里不再赘

述。感兴趣的读者可以参考文献[159]。

现在可以清楚看出，这里讨论的问题(5-3)实际上包含了问题(5-4)这一特例，

因而也就更加难解。本章的目的就是提出全新的BAMIO算法来求解问题(5-3)。当

然了，这个新算法也同样适用于求解问题 (5-4)。

5.2 研究现状

5.3 问题的重构与松弛

我们首先讨论问题 (5-3)的重构，为下一部分讨论问题的松弛和求解做理论

上的准备。

5.3.1 预编码调制问题的重构

根据矩阵迹的特性 [160]

Tr(XHYXW) = vec(X)H · (WT ⊗ Y) · vec(X)

式(5-3a)可以改写为

IA (P) = K − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
− vec(P)H · (ET

mk ⊗HHH) · vec(P)
)

(5-5)

1⃝ 例如当需要保障干扰的用户数为0，即n = 0，或当干扰的阈值γi = +∞， i = 1, 2, · · · , n。
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其中Emk为常数矩阵

Emk = emkeH
mk/(2σ

2).

将矩阵P的实部、虚部重新整理，可以写为列向量的形式

p =

 ℜ{vec(P)}
ℑ{vec(P)}

 ∈ R2N2
t (5-6)

同时，定义常量矩阵Amk

Amk = −

 ℜ{ET
mk ⊗HHH} −ℑ{ET

mk ⊗HHH}
ℑ{ET

mk ⊗HHH} ℜ{ET
mk ⊗HHH}

 (5-7)

这样，表达式 (5-5)可以重新表述如下

IA (P) = K − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
pT Amkp

)
(5-8)

其中pT Amkp称之为二次型，由定义可以写为

pT Amkp = −Tr
(
∥HPemk∥/2σ2

)
因其对于任意矩阵P都是非负的，根据定义可知，Amk是负半定矩阵，表示为

Amk ≼ 0.

同理，定义常量矩阵 Bi

Bi =

 ℜ{I ⊗HH
i Hi} −ℑ{I ⊗HH

i Hi}
ℑ{I ⊗HH

i Hi} ℜ{I ⊗HH
i Hi}

 (5-9)

可知Bi是正半定矩阵，表示为

Bi ≽ 0.

这样，第i个主接收机的接收信号功率就可以写为

pT Bip ≥ 0.

基于式(5-5)-(5-9)的一系列定义，我们给出如下引理：

引理 5.1： 问题 (5-3)可以表述为更加紧凑的形式：

maximize K − 1
MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
pT Amkp

)
(5-10a)
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subject to pT p ≤ γ (5-10b)

pT Bip ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-10c)

符号p，Amk和 Bi 的定义分别由式 (5-6)， (5-7)和 (5-9)给出；γ和 γi 为正常数，分

别控制系统的发射信号功率和干扰功率。

因为 Amk ≼ 0，问题 (5-10)是非凹问题，求解遇到极大的障碍 [103]。从概念上

看，问题 (5-10)需要在一组(n + 1)个相交的椭圆集合上求解一个最大化问题。因

为零向量满足所有的约束条件，所以讨论的问题总存在可行解。然而，寻找问

题的全局最优解却非常的困难，因为当Amk，m, k = 1, · · · ,MNt 为任意负半定矩阵

时，问题(5-10)包含了一类非确定多项式时间难（non-deterministic polynomial-time

hard， NP-hard）问题 [161]。

为了便于表述，我们进一步将待求解的(5-10)写为带有变量空间约束的最小

化问题

vMI(P) = minimize
1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
(
pT Amkp

)
− K (5-11a)

subject to pT p ≤ γ (5-11b)

pT Bip ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-11c)

p ∈ P. (5-11d)

我们用符合 vMI(P)表示问题 (5-11)的最优值；式 (5-11d)表示变量空间约束，它将

优化变量约束在如下的空间内

P =
{
p ∈ R2N2

t |lp ≤ p ≤ up
}

上式中的向量不等式表示逐元素的不等关系。其中，下界 lp 和上界 up 可以分别

初始化为 −√γ · 1和 √γ · 1，其中 1表示元素全为一的列向量。这一初始化使得问

题 (5-10)与 (5-11)完全等价，因为 (5-11d)定义的约束比 (5-11b)更加松弛，因此

不起作用。

从所定义的变量空间大小的角度来看，我们可以通过求解 2N2
t 个优化问题从

而得到lp 和 up更好的初始化方法。将向量lp的第 j个元素表示为 lp, j，通过求解如

下凸问题得到最优解：

lp, j = minimize p j

subject to pT p ≤ γ

pT Bip ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-12)
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其中p j是向量p的第 j个元素。因为约束的对称性，向量up的第 j元素 up, j可以初始

化为 −lp, j。

下面，我们开始讨论如何不断的减小变量的优化空间P，由此提出能够满足
任意求解精度的全局优化算法。为了便于理解所提方法的思路，我们下面先来介

绍函数凸包络和凹包络及及函数松弛的概念。

5.3.2 凸包络、凹包络及双线性函数的松弛

定义如下函数表示：

g : Ω→ R

Ω是函数g的定义域。函数g的凸包络（convex envelope）是所有小于函数g的凸函

数中最大的一个，表示为

vexΩ(g)

函数g的凹包络（concave envelope）是所有大于函数g的凹函数中最小的一个，表

示为

cavΩ(g).

像pi p j这样的函数称之为双线性函数（bilinear function）。二次函数就可以表

示为多个双线性函数的加权和：

pT Amkp =
∑

i

∑
j

amk,i j · pi p j (5-13)

其中amk,i j表示矩阵Amk的第(i, j)个元素。

双线性函数即不是凸函数也不是凹函数，是导致优化问题复杂难解的根本原

因 [103]。通过包络函数，我们可以将双线性函数松弛为分段线性函数，这样有利

于优化问题的求解。对于矩形定义域

Ω =

{
(pi, p j) ∈ R2

∣∣∣∣lp,i ≤ pi ≤ up,i, lp, j ≤ p j ≤ up, j

}
上的双线性函数

g(pi, p j) = pi p j

其凹包络函数和凸包络函数分别为 [162]

vexΩ(pi p j) =max
{
lp, j pi + lp,i p j − lp,ilp, j, up, j pi + up,i p j − up,iup, j

}
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图 5.2 双线性函数 g(pi, p j) = pi p j 及其凸包络和凹包络函数

cavΩ(pi p j) =min
{
up, j pi + lp,i p j − lp,iup, j, lp, j pi + up,i p j − up,ilp, j

}
.

图5.2给出了双线性函数与其包络函数的示意图。其中，函数 pi p j，

vexΩ(pi p j)和 cavΩ(pi p j)的定义域为

Ω =
{
(pi, p j) ∈ R2

∣∣∣ − 1 ≤ pi, p j ≤ 1
}
.

虽然双线性函数（图5.2(a)）既非凸函数也非凹函数，形式复杂，其凸包络

（图5.2(b)）和其凹包络（图 5.2(c)）是函数特性非常好的分段线性函数。从优化

求解的角度来看，如果能用二者替换双线性函数则有利于求解优化问题。

我们的思路是通过引入辅助变量qi j来近似 pi p j。辅助变量qi j定义在函

数pi p j的凸包络和凹包络之间，也就是满足如下不等式：

qi j ≥ lp, j pi + lp,i p j − lp,ilp, j (5-14a)

qi j ≥ up, j pi + up,i p j − up,iup, j (5-14b)

qi j ≤ up, j pi + lp,i p j − lp,iup, j (5-14c)
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qi j ≤ lp, j pi + up,i p j − up,ilp, j. (5-14d)

将变量qi j， i, j = 1, · · · , 2N2
t，整理并写成矩阵 Q ∈ R2N2

t ×2N2
t，则 (5-11)基于变

量空间P的松弛优化问题就可以写为

vrlx(P) = minimize
1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
[
Tr(AmkQ)

]
− K

subject to Tr (Q) ≤ γ (5-15a)

Tr (BiQ) ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-15b)

Q − lp · pT − p · lTp ≥ −lp · lTp (5-15c)

Q − up · pT − p · uT
p ≥ −up · uT

p (5-15d)

Q − lp · pT − p · uT
p ≤ −lp · uT

p (5-15e)

Q = QT , p ∈ P (5-15f)

其中向量lp和 up的第 i个元素分别为 lp,i 和 up,i；式(5-15c)， (5-15d)和(5-15e) 为

逐元素的矩阵不等式；式(5-15c)和 (5-15d) 分别对应式(5-14a) 和 (5-14b)，而

式(5-15e)对应于式 (5-14c)和 (5-14d)。

问题(5-15)的目标函数为凸函数，其约束条件为变量 Q和 p的线性函数，因

此是一个凸优化问题。它的全局最优值可以通过求解凸优化的典型算法，如内点

法（interior-point method [103]），得到，我们将该最优值记为 vrlx(P)。

既然松弛问题的求解相对原问题要容易的多，我们很自然的想要知道这二者

之间关系，也就是最优值 vrlx(P)和 vMI(P)的关系。

定理 5.1： 松弛问题 (5-15)的最优值是问题 (5-11)的下界，也就是说：

vrlx(P) ≤ vMI(P)

同时，随着变量空间P的缩小， vrlx(P)收敛到vMI(P)，即

lim
ϵ→0

(
vrlx(P) − vMI(P)

)
= 0.

其中，ϵ是一个包含空间P的球 B(ϵ)的半径，满足

P ⊂ B(ϵ).

证明 详见附录A：定理 5.1的证明。 �

当 ϵ → 0，我们可以进一步给出松弛问题 (5-15)的最优解结构：
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推论 5.1： 当变量空间 P逐步缩小，松弛问题 (5-15)的解秩为一。此时，求解问

题 (5-15)与求解问题(5-11)完全等价。

证明 详见附录A：推论5.1的证明。 �

定理 5.1和推论 5.1为下一节所介绍的全局最优BAMIO算法提供了理论基础。

5.4 基于全局优化的BAMIO算法

问题 (5-11)是非凸优化问题，传统优化方法将无法得到全局最优解。这一

节我们讨论一种能够从任意起始点出发收敛到任意给定精度 δ的全局优化算

法BAMIO（Branch-And-bound aided Mutual Information Optimization）。BAMIO算

法中的每一个迭代步骤对应一个变量空间P。针对每一个变量空间，可以得到问
题vMI(P)的下界 vlb(P)和上界 vup(P)。同时该下界和上界满足如下关系:

vlb(P) ≤ vMI(P) ≤ vup(P).

当变量空间P收缩时，下界vlb(P)和上界 vup(P)的间隔变得越来越小，最终保证算

法的全局收敛性。

5.4.1 原问题的下界和上界

采用包络函数的办法，我们已经将原本非凸的问题 (5-11)松弛成了凸问题

(5-15)。因为凸性的存在，松弛问题可以以极低的计算复杂度得到全局最优解。

同时，我们已经证明松弛问题的最优值是原问题的下界vlb(P)（参加定理 5.1）。

如果问题 (5-15)的最优解 Q⋆ 恰好秩为一，则利用Q⋆可以直接得到问题

(5-11)的全局最优解p⋆，并满足

Q⋆ = p⋆(p⋆)T .

此时，下界vlb(P)恰好取到；上界等于下界，求解的相对误差∣∣∣∣∣∣vup(P) − vlb(P)
vup(P)

∣∣∣∣∣∣
恰好为零，故小于任意预设精度δ，问题得到完美解决。需要注意的是，这里定

义的相对误差并不总小于一，这是因为我们讨论的目标函数 (5-11a)总小于零。

如果Q⋆的秩不为一，我们可以利用Q⋆得到一个对原问题可行的秩一近似

解p，这一结果对应原问题的上界 vup(P)。近年来文献中出现了多种寻找秩一近似

解的方法，例如利用Q⋆的主特征向量或采用高斯随机化方法。秩一近似的本质是
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在Q⋆周围做局部搜索，得到一个秩为一的可行解。这一方法已经开始在不同的应

用场景中使用，方法的详细步骤及性能分析参加文献[163,164]。

5.4.2 下界和上界的迭代收敛

BAMIO算法通过利用分支定界的思路得到全局最优解 [165–170]。首先针对初始

变量空间P1求得对应的下界

L1 = vlb(P1)

及上界

U1 = vup(P1).

如果下界和上界满足条件 ∣∣∣(U1 − L1)/U1
∣∣∣ ≤ δ

算法终止；否则，将空间P1沿着其最长的边分为两个相等大小的空间 P2和P3，

并满足

P2 ∪ P3 = P1.

接下来，针对新得到的两个空间计算对应的下界vlb(Pi)和上界 vup(Pi)， i = 2, 3。

因为空间P2和P3比P1更小，其对应的松弛问题对原问题的近似就更好，即满

足条件

min
{
vlb(P2), vlb(P3)

}
≥ L1

min
{
vup(P2), vup(P3)

}
≤ U1.

这样，下界和上界获得更新：

min
{
vlb(P2), vlb(P3)

}
= L2

≤ vMI(P1) ≤ U2 = min
{
vup(P2), vup(P3)

}
. (5-16)

在这次迭代过后，下界和上界之间的相对误差更小了。如果满足∣∣∣(U2 − L2)/U2
∣∣∣ ≤ δ

算法迭代停止；否则，将对应于最小下界的变量空间沿着长边分为两半，并根据

新的更小的空间求取下界和上界。
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算法的每一次迭代将一个空间一分为二。经过 i次迭代后，初始的空间 P1被

分解为(i+ 1)个小空间。这些小空间所对应的松弛问题与原问题的近似程度更好，

其下界和上界的相对误差 ∣∣∣(Ui − Li)/Ui

∣∣∣
更小。采用这样的思路不断迭代，最终算法能够收敛到问题的全局最优解。完整

的算法请见表5.1。

表 5.1 干扰可控的预编码调制算法流程

全局优化BAMIO算法

1. 初初初始始始化化化

a. 给定变量空间

P1 =
{
p ∈ R2N2

t |lp ≤ p ≤ up
}

其中 lp和 up或者分别设为 −
√
γ · 1 和 √γ · 1，或者通过求解 (5-12)得

到；

b. 将空间集合 P初始化为P1；

c. 令 L1 = vlb(P1)， U1 = vup(P1)， i = 1；给定求解预设精度 δ；

2. 当当当
∣∣∣(Ui − Li)/Ui

∣∣∣ ≥ δ时时时
a. 从空间集合 P中选出对于最小下界的变量空间 P；
b. 将变量空间 P沿着最长的边切为大小相等的两个新的空间P j和Pk；

c. 将 P j和 Pk加入集合 P，同时将 P去除；
d. 计算第i次迭代的下界：

Li = min
P∈P

vlb(P)

及上界

Ui = min
P∈P

vup(P).

其中，下界vlb(P)可以通过求解问题 (5-15) 或(5-17)得到，上界通过秩

一近似方法得到（细节参加第 5.4.1节）；

e. 令 i = i + 1

3. 返回 δ-最优的预编码
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定理 5.2： 随着初始变量空间的迭代，P不断缩小，由BAMIO算法给出的预编码

最终成为问题 (5-3)的全局最优解。同时，{Li}和 {Ui}， i = 1, 2, · · ·，收敛到问题
(5-3)的负最优值。

证明 详见附录B：定理5.2的证明。 �

通过选择预设的求解精度δ，BAMIO算法提供了求解性能与复杂度（收敛时

间）的折衷。求解精度δ越小，得到的解性能越好，同时收敛时间越长；求解精

度δ越大，得到的解性能相对会越差，同时收敛时间会越短。我们在仿真分析一

节中详细讨论这一折中关系。

5.4.3 BAMIO算法的收敛加速

接下来讨论如何加速BAMIO算法的收敛速度。从两个不同的角度出发，我们

讨论两种不同的加速方法。对于每一次迭代，我们首先考虑如何得到更好的松弛

问题，从而能够更好的近似原问题。然后，我们考虑如何减小变量的搜索空间，

从而使求解更加快速。这两个方法有效的减少所提算法达到预设精度所需要的迭

代次数，从而加速算法的收敛。

5.4.3.1 改进松弛的精度

凸松弛(5-15)是通过将向量p提升到矩阵空间

(p,Q)

同时放松掉约束

Q = ppT

并增加一组线性不等式来约束 Q的范围。凸松弛提供了原问题的下界，松弛的精

度可以通过额外增加半正定约束（positive semi-definite，PSD，constraint）

Q ≽ ppT

得到改进:

vimp(P) = minimize
1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
[
Tr(AmkQ)

]
− K

subject to Tr (Q) ≤ γ (5-17a)

Tr (BiQ) ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-17b)

99



第 5章 干扰可控的预编码调制优化设计

Q − lp · pT − p · lTp ≥ −lp · lTp (5-17c)

Q − up · pT − p · uT
p ≥ −up · uT

p (5-17d)

Q − lp · pT − p · uT
p ≤ −lp · uT

p (5-17e)

Q ≽ ppT , Q = QT , p ∈ P (5-17f)

其中， vimp(P)表示问题 (5-17)的最优值。

为了便于理解收敛加速的原因，我们给出问题 (5-15)和(5-17)最优值的关系：

推论 5.2： 问题(5-17)的最优值是(5-11)的下界，且比 (5-15)更紧，即满足

vrlx(P) ≤ vimp(P) ≤ vMI(P).

新的松弛在变量空间缩小时同样能够收敛到原问题，也就是说

lim
ϵ→0

(
vimp(P) − vMI(P)

)
= 0

其中，ϵ是一个包含空间P的球 B(ϵ)的半径。

证明 详见附录B：定理 5.2的证明。 �

因为 PSD约束是凸的，问题(5-17)同样是凸问题。采用 vimp(P)作为下界可以

减少为达到预设求解精度δ所需要的迭代次数。

5.4.3.2 减小变量的搜索空间

BAMIO算法从初始化为

P1 =
{
p ∈ R2N2

t |lp ≤ p ≤ up
}

的变量空间出发对原问题松弛，进而获得容易求解的凸问题。随着迭代的不断

进行，该变量空间被不断的重新划分。针对新的更小的变量空间，可以获得更

优的松弛问题。变量空间定义了变量p的范围，可以通过进一步的缩减来加速收

敛 [167]。

以第一次迭代为例。求解得到基于P1获得的凸松弛后，可以得到原问题的下

界L1和上界U1（参见第 5.4.1节）。若将式 (5-17)的目标函数表示为 f (p)，可知它

小于等于U1。如果将不等式约束

f (p) ≤ U1
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加入式(5-17)已有的约束中，对变量p的每一个元素可以得到其最大和最小值。这

里的最大和最小值定义了新的、比 P1更小的变量空间。由更小的变量空间切割后

得到的子空间也就更小，从而，所需要的迭代次数就减少了。

通过大量的仿真发现，通过采用以上两种加速收敛的方法，达到某一预设精

度所需要的迭代次数可以降低至少100倍。

5.4.4 与半定松弛的关系

半定松弛方法 [163,164]近年来得到了及其广泛的应用，探索松弛(5-17)与求解二

次问题的半定松弛的关系是很有意义的。

半定松弛方法通过将变量 p扩展到矩阵空间Q，并进一步放松掉约束

Q = ppT

从而得到：

vsdr = minimize
1

MNt

MNt∑
m=1

log
MNt∑
k=1

exp
[
Tr(AmkQ)

]
− K (5-18a)

subject to Tr (Q) ≤ γ (5-18b)

Tr (BiQ) ≤ γi, i = 1, 2, · · · , n (5-18c)

Q ≽ 0, Q = QT . (5-18d)

在求解了上面的凸问题后，采用秩一近似的方法可以得到原问题的可行解。半定

松弛的方法已经被成功应用于多种不同场合，关于这一方法的综述请参见文献

[164]。问题(5-17)和问题(5-18)的关系由如下推论给出：

推论 5.3： 令vimp(P)和 vsdr分别表示问题(5-17)和 (5-18)最优值，则以下关系成立

vsdr ≤ vimp(P) ≤ vMI(P). (5-19)

证明 详见附录B：定理5.3的证明。 �

基于式(5-18)的半定松弛方法可以得到一个确定求解精度的解。这个解无法

通过不断迭代来改进，因为其变量Q与 p无关，也就与变量空间P无关。半定松弛
方法无法保证全局最优性，因为其得到解的相对误差通常都不为零。

5.5 仿真分析

本节通过一系列的例子来说明BAMIO算法所提供的性能与计算复杂度的折

衷，并讨论不同松弛方法对算法的影响，最后给出所提算法与基于高斯信号及启
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发式算法的性能比较。

5.5.1 例一：性能与复杂度的折衷

本章所讨论的BAMIO算法能够从任意的起始点出发获得预设精度的全局最优

解。这一节通过具体的例子来说明算法的收敛过程。我们首先来看系统只存在发

射功率约束的情况，此时讨论的问题退化为MIMO信道的预编码问题。考虑如下

具体的信道参数

H =

 2 1

1 1

 (5-20)

这一信道在讨论MIMO的预编码调制的文献中出现多次 [121]，采用这一信道便于

与已有工作进行横向比较。

发射功率约束的参数γ设为发射天线的数目，这样可以保证预编码并不改变

发射信号的功率。输入信号 x采用QPSK调制，信噪比为-5 dB。

算法采用5.4.3节讨论的收敛加速方法。预设精度设为 δ = 0.005，也就是说，

当下界Li和上界Ui满足条件 ∣∣∣(Ui − Li)/Ui

∣∣∣ ≤ δ
算法终止。图 5.3给出的是随着迭代Li和 Ui的收敛曲线。BAMIO算法每次迭代会

得到一个可行的预编码，其性能对应获得的上界Ui。可以发现，在第129次迭代

后获得了全局最优解；同时经过 10,000次迭代后，下界Li得到了充分的提升，并

验证了在第129次迭代获得的解精度满足要求。

调节参数δ能够实现性能与复杂度的折衷。图5.4给出的是对应不同预设精

度δ，所得到的下界、上界以及达到求解精度所需要迭代次数。可以看出，随着

预设精度越来越小，下界和上界的间隙也越来越小；与此同时，所需的迭代次数

将越来越多。当δ接近零时，迭代次数的变化尤为明显。

从上面的结果出发，我们希望能够通过数学模型直观的刻画出迭代次数T与

预设精度δ的关系。我们通过两种数学模型量化这一关系。第一种是建立T和和

δ的指数模型

T = a1 · ea2δ.

对这一模型两边取自然对数得到

ln T = ln a1 + a2 · δ.
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图 5.3 BAMIO算法对目标函数(5-11a)的迭代更新；输入信号为QPSK，信噪比为 -5 dB，
预设精度δ为0.005.
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图 5.4 不同预设精度下所提算法得到的下界和上界及需要的迭代次数；输入信号

为QPSK，SNR为-5 dB
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图 5.5 通过指数模型和多项式模型拟合迭代次数与预设精度的关系

也就是说，如果 δ和ln T满足线性关系，则该指数模型成立。然而，图 5.5上半部

分通过回归分析得到的结果告诉我们：用指数模型来刻画T与δ的关系是不合适

的。

下面我们来看迭代次数T与预设精度δ的多项式模型

T = a1 · δa2

是否成立。对等式两边取底为10的对数可以得到

log10(T ) = log10(a1) + a2 · log10(δ).

这样一来，如果log10(T )和log10(δ)满足线性关系则说明多项式模型是成立的。通

过回归分析可以确定出a1和a2的参数，同时得到等式

T = 2.45 · δ−1.58.

图5.5下半部分给出的结果表面多项式模型能够非常好的刻画迭代次数与预

设精度的关系，这一结果同时也可以通过达到99.9%的R2统计量（coefficient of

determination [171]）得以证实。直观来看，这里得到的关系表明每当预设精度提

升10倍，例如δ由0.1提高至0.01，迭代次数将增加 10a2 = 38倍。

虽然迭代次数的增加比预设精度的提升快，当这并不意味着我们无法以低的

计算开销获得全局最优解。通过观察并总结图 5.3和图 5.4给出的收敛曲线，我们
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图 5.6 不同松弛方法相对误差的比较；输入信号是QPSK，SNR是-5 dB

可以得到如下结论：

1)上界的收敛很快，只需几次迭代就不会继续减小，而下界的收敛相对较

慢，需要多次迭代，最终使得上下界合拢。例如，10,000次迭代获得的上界为-

1.272，而仅第一次迭代就达到了了99.5%的最优值，第100次迭代达到了99.9%的

最优值。

2)每次迭代得到的上界提供问题的可行解，它对应优化问题可达的目标值；

每次迭代得到的下界从数学上给出当前解的性能。

3)上界收敛速度非常快，这就表明可以利用所提算法以极低的计算代价获得

近似最优的求解性能；也就是说，对于计算能力有限同时对求解精度要求不那么

高的实际系统，可以只做几次迭代就可以获得非常好的解。

5.5.2 例二：不同松弛方法的比较

由推论5.2和推论5.3可知：不同的松弛方法性能不同。式(5-17)中带有PSD约

束的凹凸包络松弛性能优于式(5-15)的没有PSD约束的凹凸包络松弛和式(5-18)的

半定松弛SDR。我们通过下面的实例来验证这一结论。这里仿真所采用的信道参

数与例一相同，三种松弛方法均采用高斯随机化方法获得秩一近似。随着迭代不

断进行，三种松弛方法的相对误差由图 5.6给出。

正如第5.4.4节指出的，SDR方法通过引入与变量p和 P不相关联的变量Q来
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求解问题，从而只能得到确定精度的解，无法通过迭代不断更新。然而，采用

式(5-15)的包络松弛和式(5-17)带有PSD约束的包络松弛得到的解能够不断的迭代

更新。其中，带有PSD约束因为下界得到改善，收敛速度会更快，参见推论5.2。

5.5.3 例三：不同预编码方法的性能比较

BAMIO算法的提出使得计算干扰约束下最优预编码和最大互信息成为可能。

下面通过具体的例子来说明所提算法的性能。假设需要通过预编码对网络中的

两个用户避免干扰，其中每个用户带有两个天线。收发机间的信道由式 (5-20)给

出，发射机到用户间的信道采用指数模型进行描述：

hi, jk = ρ
| j−k|
i , i = 1, 2 (5-21)

其中 hi, jk是矩阵Hi的第( j, k)个元素， j = 1, · · · ,Ni， k = 1, · · · ,Nt，ρi ∈ [0, 1)。信

道矩阵H1和 H2由不同的参数生成：ρ1 = 0.95，ρ2 = 0.85。同时，发射功率约

束γ等于2，并考虑不同的干扰功率约束：γi = +∞, 0.2, 0.02。当γi等于+∞时，干
扰功率约束不起作用；当γi等于0.2和0.02时，每个用户所允许的最大干扰功率分

别比发射功率低10 dB和 20 dB。这样一来，用户的干扰功率就被控制在可接受的

范围之内了。

如果忽视实际输入信号与高斯信号的不同，采用基于高斯信号的假设设计满

足干扰功率约束的预编码是一个凸优化问题，因而相对容易解决。我们将该方法

命名为基于高斯假设的方法，下面通过大量例子来说明如果将基于高斯假设的方

法应用于实际系统将导致性能的极度恶化。

直观来看，如果没有BAMIO这样的全局优化算法，可以在第3章开发的两步

迭代算法的基础上进行适当的调整，得到如下的启发式预编码求解方法：

1)采用文献中的已有算法，如[121,159]，针对没有干扰约束的问题(5-4)设计

最优或近似最优的预编码；

2)将第一步得到的解记为 P̃，并通过乘以常系数使其满足所有的干扰约束：

P̃⋆ =
P̃√

max
i=1,··· ,n

Tr(P̃HHH
i HiP̃)/γi

.

我们将这一方法称之为启发式算法，下面通过例子说明这一方法与能够得到全局

最优解的BAMIO算法相比仍然导致极大的性能损失。

图5.7-图5.9是几种方法在不同干扰约束下的互信息性能。为了便于比较，几

张图同时还给出了在相应情况下如果采用高斯输入所能够得到的容量上界。
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图 5.7 干扰可控环境下的不同算法互信息性能曲线；输入信号采用 QPSK调制，发射功
率约束γ = 2，干扰功率约束暂不考虑，即γi = +∞.

当干扰约束不起作用时（相应结果见图5.7），所提BAMIO算法提供了求解

问题(5-4)的全局最优解。此时，因为干扰约束不存在，启发式方法无须对解进行

功率调整，将得到与BAMIO算法完全一样的最优结果。基于高斯输入的最大化容

量设计得到的结果应用于实际输入信号性能非常差。这一结果也同时说明了高斯

信号与实际输入信号的本质不同，从二者出发得到的预编码性能差异巨大。

当干扰约束起作用时，启发式方法通过降低发射功率满足干扰约束的

同时也降低了传输速率。由图5.8和图5.9可以看出，干扰功率约束越严格，

启发式方法的性能损失越大。例如：当信道编码的码率为3/4，启发式方法

在γi = 0.2和γi = 0.02时的性能分别比BAMIO算法要差8.3 dB和 11.1 dB。

观察图5.7-图5.9中基于高斯最大化容量的方法可以发现它们都包含一个突变

点，例如，图5.7，图5.8，图5.9的突变点分别为10 dB，12.5 dB和25 dB。突变点

产生的原因在于假设的高斯信号与实际调制信号的极度不匹配。当信噪比小于突

变点时，基于高斯的最大化容量方法使用信道质量好的信道，放弃使用信道质量

差的信道（类似于注水方法）。这样就导致互信息小于2 bps/Hz；当信噪比大于

突变点时，基于高斯的最大化容量方法开始使用信道质量差的信道，从而互信息

大于2 bps/Hz。这样的方法在输入信号是高斯分布的时候是最优的，但用于实际

系统时在不同的干扰约束下导致不同的性能恶化。例如，当信道编码码率为3/4，
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图 5.8 干扰可控环境下的不同算法互信息性能曲线；输入信号采用 QPSK调制，发射功
率约束γ = 2，最大允许的干扰功率比发射功率小10 dB，即γi = 0.2.
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图 5.9 干扰可控环境下的不同算法互信息性能曲线；输入信号采用 QPSK调制，发射功
率约束γ = 2，最大允许的干扰功率比发射功率小20 dB，即γi = 0.02.
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图 5.10 干扰可控预编码方法的BER性能评估框图

基于高斯信号的最大化容量方法在γi = +∞, 0.2, 0.02时，与BAMIO算法相比性能

恶化分别为12.7 dB， 2.9 dB和 8.1 dB。

同时，由图5.7-图5.9可以看出，干扰约束的要求越苛刻，系统的可达速率就

会越受限。例如，当SNR为5 dB时，γi = +∞, 0.2, 0.02时，可达速率分别为3.74

bps/Hz，1.53 bps/Hz，0.51 bps/Hz。这样看来，如果希望收发机链路上获得满意

的传输速率，应适当放宽干扰约束。

接下来比较上面几种方法在实际系统下的误码率性能。我们采用图5.10所示

的收发机结构 [132]。值得注意的是文献[132]原有的交织器因本系统中LDPC编码的

使用没有出现在图5.10中 [134]。发端的信号经LDPC编码后进行调制，映射到离散

的星座点上。之后，经预编码模块P进行信号的变换，适应信道后由Nt个天线发

射。在接收端，最大后验检测器和译码器不断迭代并交互外信息直到收敛，以此

方式估计发射信号。

仿真中采用的LDPC编译码模块取自软件包[135]，其码率设为3/4。最大后验

检测器与 LDPC译码器之间的迭代此时为5，编码后数据码长为7,200。图5.9中对

应几种算法的误比特率性能由图5.11给出。与图5.9给出的不同算法性能关系对

应，所提BAMIO算法明显优于基于高斯信号的最大化容量方法和启发式方法。对

比图5.9和图5.11可以看出，互信息曲线上的性能越好则误比特率曲线上的性能也

越好。也就是说，我们采用互信息作为目标函数事实上为提升实际系统性能提供
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图 5.11 干扰可控预编码方法BER性能比较； QPSK调制，信道编码码率3/4，码
长7,200，干扰约束γi = 0.02

了一种绝佳的方案。

下面我们进一步来讨论系统中每个节点有4个天线时不同算法性能的差别。

收发机之间的信道表示为

H = Ψr ·Ψt

其中 Ψr和 Ψt分别采用微蜂窝METRA模型中的收发相关矩阵 [88]。METRA模型是

经由实际数据测试得到的信道模型，更为真实的反映了实际信道。发射机与用

户之间的信道采用式(5-21)的指数模型，其参数设为ρ1 = 0.95，ρ2 = 0.85。发射功

率约束γ为4，可以保证采用预编码之后与之前的发射功率一致。干扰功率约束γi

(i = 1, 2)为 0.04，可以保证多个用户的最大接收功率比发射功率低20 dB。

图 5.12比较了BAMIO算法，最大化容量方法，启发式算法。可以看出，最大

化容量方法的性能呈阶梯状上升。其原因在于该方法没有充分的利用信道资源。

当SNR小于25 dB时，最大化容量方法仅使用一个子信道；当SNR在 25 dB和52.5

dB间时，它使用了两个子信道，并以此类推。当输入信号为高斯分布时这是容量

可达的策略。然而，这一方法用于采用离散调制信号的实际系统则导致极大的性

能损失。与此同时，启发式算法通过不断的减小发射功率来保证干扰功率满足约

束。在低信噪比时比最大化容量方法差，在高信噪比时比最大化容量方法好。
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图 5.12 干扰可控环境下的不同算法互信息性能曲线；输入信号采用QPSK，发射功率
约束γ = 4，最大允许的干扰功率比发射功率小20 dB，即γi = 0.04， 4 × 4 MIMO信道基
于METRA相关模型

在BAMIO算法的参照下，我们知道两种方法都不够好。因为在不违反发射功率和

干扰功率约束的前提下，BAMIO算法能得到巨大的增益。

5.6 附录A：问题(5-11)和 (5-15)最优值关系的证明

证明 (定理 5.1的证明) 我们首先证明松弛问题(5-15)的最优解是问题 (5-11)的下

界。如果 qi j， i, j = 1, · · · , 2N2
t，等于 pi p j，也即

Q = p · pT

问题 (5-15)与(5-11)完全等价。这时因为根据矩阵的性质

Tr(AQ) = Tr(pT Ap)

结果两个优化问题的目标函数和其第一、二个约束条件完全相同；同时，约束条

件 (5-15c)、(5-15d)、 (5-15e)因冗余而无效。

如果 qi j 通过凸包络和凹包络做松弛，其可行域被放大。因此，优化问题可

能获得对应更小的目标函数的更好的解，即 vrlx(P) ≤ vMI(P)。
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下面我们证明随着变量空间的缩小，两个问题彼此收敛。我们首先证明当

ϵ → 0，松弛变量 qi j 收敛到双线性项 pi p j。将球 B(ϵ)的中心点记为 p̄，根据凹包

络的定义 [162,172]可以得到

0 ≤ lim
ϵ→0

(
cavP( p̄i p̄ j) − p̄i p̄ j

)
≤ lim

ϵ→0

sup
p∈P

(pi p j) − p̄i p̄ j

 (5-22)

其中 p̄i和 p̄ j分别是向量 p̄的第i和 j个元素。因为 P ⊂ B(ϵ)，下式成立

lim
ϵ→0

sup
p∈P

(pi p j) − p̄i p̄ j


≤ lim

ϵ→0

 sup
p∈B(ϵ)

(pi p j) − p̄i p̄ j

 = 0 (5-23)

其中等式源于函数pi p j的连续性。表达式 (5-22) 和 (5-23) 表明凹包络 cavP(pi p j)

收敛于 pi p j，也就是说，

lim
ϵ→0

max
p∈P

(
cavP(pi p j) − pi p j

)
= 0.

同样可证，凸包络 vexP(pi p j)也收敛于 pi p j

lim
ϵ→0

max
p∈P

(
vexP(pi p j) − pi p j

)
= 0.

结合包络函数的收敛特性，新的被约束在凸包络和凹包络之间的松弛变量

qi j将收敛于双线性函数，即

lim
ϵ→0

qi j = pi p j. (5-24)

下面，我们来证明优化值vrlx(P)和 vMI(P)随着优化空间的变小，亦满足收敛

特性

lim
ϵ→0

(
vrlx(P) − vMI(P)

)
= lim

ϵ→0

 1
MNt

MNt∑
m=1

log
∑MNt

k=1 exp (Tr(AmkQ))∑MNt

k=1 exp
(
pT Amkp

)


= lim
ϵ→0

 1
MNt

MNt∑
m=1

log

∑MNt

k=1 exp
(∑

i, j amk,i j · qi j

)
∑MNt

k=1 exp
(∑

i, j amk,i j · pi p j

)
=

1
MNt

MNt∑
m=1

log

∑MNt

k=1 exp
(∑

i, j amk,i j · limϵ→0

(
qi j

))
∑MNt

k=1 exp
(∑

i, j amk,i j · pi p j

)
= 0
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上述步骤的推导利用了极限的性质。 �

下面我们证明推论5.1：

证明 (推论5.1的证明) 根据式 (5-24)，当ϵ → 0时，被约束于凸包络和凹包络之

间的松弛变量收敛于 ppH。这样，松弛问题的解矩阵就一定保证秩为1，并满

足(5-11)中的所有约束条件。同时，问题(5-11)的最优值与 (5-15)一样。因此，优

化问题 (5-15)秩1的解同时也是优化问题 (5-11)的解。 �

5.7 附录B：优化问题(5-11)、 (5-17)、(5-18)收敛性及最优值关系的
证明

我们首先证明所提BAMIO算法的全局收敛性：

证明 (定理5.2的证明) 所提BAMIO算法采用分支定界的思路。随着优化空间P的
不断减小，即ϵ → 0，如果分支定界法所依赖的下界和上界能够保证收敛，则算

法一定保证全局收敛 [165]。具体到我们所讨论的问题，定理 5.1和推论 5.1保证了

我们所采用的是一定收敛的。 �

接下来我们证明加入半正定约束能够改进基于凸、凹包络的松弛方法，从而

有助于提供更好的最优解：

证明 (推论 5.2的证明) 因为优化问题 (5-17)的可行域严格小于问题 (5-15)的可行

域，因此前者的最优值将大于后者，从而更逼近原问题的解vMI(P)。推论 5.2的

第二部分是定理 5.1的直接推广。结论之所以成立是因为 vimp(P)比vrlx(P)更接近

vMI(P)。 �

最后，我们证明问题(5-17)和 (5-18)的解的关系：

证明 (推论5.3的证明) 因为正半定矩阵 ppT和基于凸、凹包络的线性约束，问题

(5-17)的约束定义了一个比 (5-18)更小的可行域。因此， (5-19)的第一个不等式成

立。其第二个不等式由推论 5.2得到。 �

5.8 本章小结

本章考虑了多天线信道下的干扰避免问题，目标是提升收发端传输速率的同

时避免对网络中使用相同频率的其他用户造成干扰。提出了针对实际调制信号干

扰控制下的互信息最大预编码算法，全局最优的求解了这一理论难题。本章内容
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是第3章和第4章讨论方法的极大扩展，不仅考虑了更为复杂和实际的问题，而且

提出了全新的优化理论框架来求解这一问题。

所讨论的预编码问题是严格非凸的，但所提BAMIO算法能够保证通过多次迭

代收敛到全局最优。该算法通过将预编码问题重新表述，表示为一个在多个相交

的椭圆集合上最大化多个双线性函数组合成的非凸优化的问题。采用凸凹包络法

得到了这一问题的松弛问题。通过在不断缩小的求解空间上对松弛问题求解，证

明了算法最终能够收敛到全局最优。我们同时讨论了两种加速收敛的方法，并比

较了几种可能的松弛方法对算法的影响。

数值仿真验证了所提方法得到的性能与复杂度的折衷关系。只需极低的计算

代价，BAMIO算法就可以得到精度非常高的解。仿真表明与传统方法相比，在采

用1/2码率的信道编码、QPSK调制的4×4MIMO信道下，最大增益超过15 dB。
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6.1 论文工作总结

本论文以下一代无线通信系统中的多天线技术为背景，围绕面向实际调制信

号的预编码调制技术展开，通过调整和改变发射信号结构，实现对复杂无线信道

的匹配，最终达到提升实际系统性能的目的。论文通过对预编码调制技术中的三

个重要问题的思考而依次展开，从不同的角度提升现有无线通信系统的传输性

能。为说明三个研究内容之间的关系，下面结合图6.1来分别介绍。

本文讨论的起点是现有的多天线技术。因为没有充分发掘发射信号的结构，

实际构建的多天线系统与理论预期的传输性能存在差距。以LTE系统为例，现有

系统的传输速率只能达到MIMO（2 × 2）容量界的一半；同时，在频谱效率一定

的情况下，与MIMO容量界的距离在10 dB以上。为了提升实际多天线系统的传输

性能，研究构建预编码调制的设计模型，以最大化调制约束的互信息为设计准

则，以复矩阵为优化变量，以功率为约束条件，由此得到的解不仅能够改善频谱

效率，还能大幅降低误码率。

研究内容一在完全信道状态信息下，通过预编码调制方法实现信号与信道的

有效适配，从而使实际系统性能逼近传输性能限，参加图 6.1。针对预编码设计

存在大量极值点，优化过程复杂的问题，将待设计预编码分解为三个部分，其中

第一部分（左酉矩阵）匹配无线信道，利用最优的信号发射方向；第二部分（功

率分配矩阵）控制发射信号的功率，对调制星座点进行扩张和收缩；第三部分

（右酉矩阵）对调制星座点进行旋转。所提预编码设计算法收敛快速、对起始点

不敏感，能够获得高的性能增益。仿真表明，在采用QPSK的2 × 2MIMO衰落信道

下性能逼近理论界。

研究内容二讨论如何利用信道的统计规律。通过统计信道信息下预编码调制

的优化设计，研究最大化平均互信息的预编码调制方法，降低信息交互量，达到

减少系统实现成本的目的。针对平均互信息计算复杂，难以优化求解的问题，导

出具有渐近最优且计算复杂度低6个数量级以上的平均互信息下界和上界，同时

发现导出的下界加上一个确定常数后能够非常好的近似平均互信息。在此基础

上，通过分析最优预编码结构，提出了优化功率分配和信号设计的两步迭代算

法，高效求解了最大化平均互信息问题。因为信道统计特性变化的时间尺度非常

低，采用统计设计的方法就解决了预编码设计带来的信息交互开销的问题。与传

统方法相比，在采用QPSK的4×4实测微蜂窝信道下，最大增益超过4 dB。
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图 6.1 论文研究内容总结

研究内容三考虑频率资源共用，进一步提升频谱效率的预编码调制设计方

法。频率资源共用最重要的问题是存在干扰，针对频率资源共用导致的干扰抑制

难题，提出了一种基于凸凹包络法的优化方法，通过不断迭代缩小求解空间，有

效克服了多极值NP难解问题，从而实现了提升收发端传输速率的同时有效约束了

网络中共用频率资源用户的干扰功率，实现了用户间频率资源的共用。理论上证

明了所提算法可达到全局最优，仿真表明与传统方法相比，在采用1/2码率的信道

编码、QPSK调制的4×4MIMO信道下，最大增益超过15 dB。

6.2 下一步工作建议

本论文主要针对提升无线通信系统传输能力这一核心问题，围绕面向实际系

统调制信号的预编码调制技术进行了研究。在现有研究成果的基础上，可以从以

下几个方面进行进一步的探索：

1. 研究新传输场景下的预编码调制问题。本论文考虑了MIMO信道下完全信

道状态信息、统计信道状态信息及干扰约束下的预编码调制设计。由于所讨论模

型的可扩展性，可以继续研究中继信道（relay channels）、多址信道（multiple-
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access channels）、广播信道（broadcasting channels）、干扰信道（interference

channels）、窃听安全信道（wiretap channels）等场景下的传输问题，从而扩展所

提方法的适用范围。

2. 研究配合更高阶调制和更多天线数目下的预编码调制问题。讨论更高阶调

制（例如，16-QAM、64-QAM等）以及更多天线数目（例如，8 × 8、16 × 16等）

下如何用可以接受的计算复杂度获得满足性能的预编码解。此时的设计可以从两

个方面入手。一方面是限制预编码的结构，将预编码设计问题从本论文讨论的一

般复矩阵限制为具有某种特殊的结构，从而在不会导致性能严重恶化的同时，极

大的降低设计复杂度。另一方面是研究低复杂度的优化方法，通过少量的迭代和

计算获得近似最优的预编码解。

3. 研究与其他高效传输技术相结合的预编码调制方法。例如，研究MIMO-

OFDMA技术体制下的联合资源分配和预编码调制方法，从而有效利用无线传播

环境所具有的时间、频率和空间资源；设计与自适应编码调制技术结合的预编码

调制方法，从而在传输性能接近饱和时，采用更高阶的调制方式；讨论有限反馈

下的预编码调制方法，设计预编码调制矩阵的集合，在反馈受限的情况下提升实

际系统传输性能。

4. 研究非对称调制和非线性预编码调制方法。非对称调制的互信息计算较之

对称调制来说是一样的，区别在于星座点的位置参数不同。事实上，本论文给出

的仿真分析讨论通过预编码将某种调制信号（如BPSK、QPSK等）变换为非对称

的调制信号，从而获得更大的互信息。这里所讨论的非对称调制受限于某种调制

方式的线性变换，更一般的非对称调制甚至可以通过非线性变换得到，从而研究

非线性预编码。针对实际调制信号的多天线非线性预编码到目前为止没有有效的

理论和方法，值得进一步深入思考。
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师、王有政老师、陶晓明老师和葛宁老师。正是你们无私的帮助，才使得我能在

研究的道路上走的更远。感谢在论文完成过程中能够与樊平毅老师，林家儒老

师，曾烈光老师、张有光老师、周世东老师和周祖成老师进行热情的讨论，正是

你们有效的意见和建议，才使得本论文完成的更加顺利。

感谢朱宏杰、邢腾飞、贾亦真、张丹华等师兄对我的研究和生活上的热情帮

助。感谢邓卉、张凯斌、肖潇、孙逸鹏、张潇、李扬、李少阳等同窗好友，与你

们的交流让我的思路更加开阔。

在论文工作期间，我有幸在美国密苏里科技大学开展合作研究，得到肖承山

教授和夫人郑亚虹教授的悉心指导与帮助。在这里学习和生活的过程对我产生了

积极的影响，特此向这对无线通信领域的伉俪致以诚挚的感谢。

最后，特别感谢即将与我同时获得博士学位的妻子伍捷。共同在美丽的清华

园读书生活的经历将永远珍藏在我们心底。感谢我们的父母，是你们在背后强有

力的支持和无微不至的关怀使我能够安心研究并快乐生活，谢谢你们，愿你们永

远健康。

本课题承蒙国家重点基础研究发展计划（973计划）资助，特此致谢。
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本人郑重声明：所呈交的学位论文，是本人在导师指导下，独立进行研究工

作所取得的成果。尽我所知，除文中已经注明引用的内容外，本学位论文的研究

成果不包含任何他人享有著作权的内容。对本论文所涉及的研究工作做出贡献的

其他个人和集体，均已在文中以明确方式标明。

签 名： 日 期：
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个人简历

曾维亮，男，汉族，1985年1月出生于山西省大同市。2003年9月考入电子科

技大学电子工程学院，2007年7月本科毕业并获得工学学士学位，同年9月免试保

送清华大学电子工程系攻读博士学位至今。攻读博士学位期间，曾获得中国教育

部学术新人奖，清华之友－腾讯创新特等奖学金，清华大学电子工程系学术新

秀。
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