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摘要 太赫兹宽带混合预编码是未来高速无线传输的关键技术. 太赫兹系统带宽较大, 因而存在严
重的波束分裂现象, 限制了用户的通信速率. 已有方案主要研究如何克服信道径模型下的波束分裂
现象, 在存在角度扩展的信道簇模型下性能损失严重. 针对这一问题, 首先分析比较了信道簇模型下
典型太赫兹预编码的性能; 接着提出了时相联合优化算法, 以克服信道簇模型下的波束分裂现象; 最
后提供仿真结果验证所提算法的性能.
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1 引言

太赫兹通信能够提供高达几十 GHz 的带宽, 可轻松满足未来 6G 的超高速传输需求 [1]. 由于太
赫兹频段路径衰减极为严重, 常采用大规模多入多出 (MIMO) 技术, 通过预编码生成高增益定向波
束, 增强太赫兹信号的覆盖范围, 以支持太赫兹宽带移动通信 [2]. 然而传统的全数字预编码技术使用
了大量昂贵且高功耗的太赫兹射频链路, 因而难以应用于太赫兹大规模 MIMO 场景 [3]. 幸运的是,
混合预编码技术能以较少的射频链支持大规模 MIMO, 因而被认为是未来太赫兹宽带无线移动通信
的使能技术之一 [4].

然而, 经典的混合预编码基于窄带假设, 也难以直接应用于太赫兹宽带通信. 具体而言, 混合预
编码由低维数字预编码和高维模拟预编码两部分组成, 其中, 高维模拟预编码的设计直接决定了混
合预编码的性能. 经典的模拟预编码通常是由移相器阵列实现的, 而移相器仅能实现频率无关的相
移 [5]. 这种移相方式在窄带系统下是准最优的 [6], 但是太赫兹系统由于带宽过大, 存在严重的波束分
裂现象, 即移相器生成的波束在不同频点会沿着不同的方向传播, 偏离用户所在方向, 从而引入严重
的阵列增益损失 [7]. 波束分裂现象严重制约用户的实际通信速率, 成为了混合预编码应用于太赫兹
宽带通信的关键瓶颈之一.

引用格式: 崔铭尧, 谭竞博, 戴凌龙. 面向信道簇模型的太赫兹宽带混合预编码. 中国科学: 信息科学, 在审文章
Mingyao Cui, Jingbo Tan, and Linglong Dai. Wideband hybrid precoding for THz massive MIMO with angular spread (in
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针对这一瓶颈问题,已有相关文献研究如何克服波束分裂现象. 例如文献 [8]从算法设计的角度,
在经典混合预编码的架构上, 使用半正定规划算法最大化所有频点在某一路径分量的阵列增益, 从而
缓解波束分裂现象, 但该类方案在带宽较大时仍有较大的性能损失. 文献 [9, 10] 则从硬件设计的角
度, 使用延时器替换移相器, 利用延时器实现频率选择性相移, 可完全消除某一路径分量的波束分裂
现象. 然而, 延时器的成本和功耗远高于移相器, 固该类方案难以直接应用于太赫兹大规模阵列. 进
一步, 文献 [11] 则融合了算法和硬件的优势, 提出了在经典混合预编码的结构上插入小规模延时层,
即时相混合预编码结构. 该结构能以较低的成本准最优地消除某一路径分量的的波束分裂现象.
可以看到, 已有的太赫兹宽带预编码方法仅考虑了单一路径分量的波束分裂现象, 即仅考虑了信

道径模型, 这些方案在存在多条路径分量的信道簇模型下会遭受较严重的性能损失. 原因在于, 信道
径模型下的每条路径只对应于一个方向, 角度扩展为 0. 此时最优宽带预编码只需在所有频点生成极
窄的波束指向该方向即可. 然而, 在实际的信道簇模型下, 成簇状分布的散射体使得实际信道的路径
角度也呈现簇状分布, 即发生了角度扩展 [12], 此时需要在所有频点生成匹配实际信道的簇状分布的
波束, 才可实现最优宽带预编码 [13]. 因此, 在信道簇模型下, 最优波束宽度应由实际环境决定, 而非
天线数决定, 波束越窄反而性能越差 [14]. 近年来, 已有相关工作在外场实测了太赫兹信道的参数, 结
果表明即使是在太赫兹频段, 信道簇模型也是广泛存在的 [15,16]. 例如, 文献 [16] 在室内环境下测量
并建模了 0.3 THz 频段信道特性, 实测结果表明室内信道路径是呈簇分布的, 每个路径簇内可观测
到约 4◦ 的角度扩展. 可见, 针对信道簇模型的太赫兹宽带预编码在未来高速通信广泛存在. 然而, 尚
无公开文献研究面向簇模型的太赫兹宽带预编码.
为此, 本文提出了时相联合优化算法以实现针对信道簇模型的高增益太赫兹宽带预编码. 具体

而言, 我们首先分析比较了径模型和簇模型下波束分裂的差异, 结果表明簇模型下不同频点的波束不
仅发生了分裂, 还发生了畸变, 使得宽带预编码的设计更加复杂, 而已有的太赫兹宽带预编码方案难
以应用到信道簇模型. 为了匹配实际簇模型, 我们在文献 [11] 提出的时相混合预编码的基础上, 将太
赫兹宽带预编码建模为矩阵分解问题, 并提出了时相联合优化算法求解上述矩阵分解问题. 所提算
法的基本思想是通过交替迭代的方式, 联合优化延时和相移, 使得宽带混合预编码矩阵逼近簇模型下
的最优宽带全数字预编码矩阵, 从而实现高增益的太赫兹宽带预编码; 仿真结果表明, 所提算法在径
模型和簇模型下, 均可达到准最优的性能.

符号: 非加粗变量表示标量, 加粗小写变量表示矢量, 加粗大写变量表示矩阵; A(i, j) 表示矩
阵 A 的第 i 行第 j 列; 算符 (·)†, (·)T , (·)H , (·)∗, ∥ · ∥F , ∥ · ∥k,ℜ(·), | · |, det(·), tr(·) 分别表示矩阵伪逆,
转置, 共轭转置, 共轭, Frobenius 范数, k- 范数, 取实部, 取幅值, 取相位, 求矩阵行列式, 求矩阵的
迹; CN (µ,Σ) 表示以 µ 为均值, 以 Σ 为协方差矩阵的复高斯分布, U(a, b) 表示 a 与 b 之间的均匀
分布; ⊙ 表示哈达玛积, ⊗ 表示克罗内克积.

2 系统模型

本节我们将详细介绍本文所采用的系统模型, 在 2.1 节中介绍太赫兹宽带信道模型, 比较径模型
和簇模型波束分裂的差异; 在 2.2 节中介绍时相混合预编码结构; 最后, 在 2.3 节中我们将宽带混合
预编码问题建模为矩阵分解问题.
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2.1 太赫兹宽带信道模型

我们考虑单用户太赫兹宽带大规模 MIMO 系统. 基站使用 Nt 天线单元的均匀线阵服务用户,
用户配置 Nr 天线单元的均匀线阵. 我们定义中心载频为 fc, 带宽为 B, 采用 OFDM 调制, 子载波
个数为 M . 同时假定阵列的天线间距为 d = λc/2, 其中 λc 是载波波长, c 为光速. 我们使用经典的
射线追踪模型建模宽带信道, 具体而言, 在第 m个子载波上, 信道矩阵 Hm ∈ CNs×Nt 可以表示为 [17]

Hm = HL
m + HN

m. (1)

其中 HL
m 表示直射信道, 为单径模型, HL

m 表示非直射信道, 为簇模型. 它们分别可表示为如下形
式 [17]:

HL
m = g0e

−j2πfmτ0ar(θ
r
0,m)aH

t (θt0,m), (2)

HN
m =

Lc∑
l=1

Lp∑
p=1

gl,pe
−j2πfmτl,par(θ

r
l,p,m)aH

t (θtl,p,m). (3)

其中, fm = fc − B
2
+ m

M
B 表示第 m 个子载波的频率, m ∈ [0, 1, · · · ,M − 1]; g0, τ0 , θr0 , θt0 分别表

示直射径的复增益, 延时, 接收角和发射角; Lc, Lp 分别表示簇模型中簇的数量和每一簇内的路径数;
gl,p , τl,p , θrl,p , θtl,p 分别表示簇模型的复增益, 延时, 接收角和发射角. 值得注意的是, 簇模型的延时
和收发角通常呈现簇状分布 [15,16], 也就是在第 l 个簇内的路径会呈现一定的统计规律. 以发射角度
为例, 第 l 个簇内的角度可建模为 θtl,p = θtl +∆θtp, 其中 θtl 表示簇的中心角度, ∆θtp 则满足 0 均值,
σ2
θ 方差的拉普拉斯分布 [18], 其中 σ2

θ 即为角度扩展的大小; 进一步, 第 l 个簇内的时延分布可建模为
以 τ t

l 为平均时延, σ2
t 为方差的拉普拉斯分布, 其中 σ2

t 为时延扩展.
进一步, 矢量 ar(θ

r,m) 和 at(θ
t,m) 分别为用户和基站各自阵列在频点 fm 所对应的阵列导引

矢量, 指向的物理角度分别为 θr 和 θt. 我们以基站为例, 考虑任意角度 θ ∈ [−π
2
, π
2
], 可以得到

at(θ,m) =
1√
Nt

[
1, ejπηm sin θ, · · · , ej(Nt−1)πηm sin θ

]T
, (4)

其中, ηm = fm
fc

. 注意到阵列导引矢量 (4) 是与频率相关的. 我们定义 sin θm = ηm sin θ 表示在频
点 fm 上的等效角度,显然,不同频点将对应不同的等效角度,即等效角度是频率相关的. 而由于现有
的混合预编码架构仅能生成频率无关的模拟波束, 与频率相关的等效角度失配. 这种失配导致了混
合预编码架构生成的波束将沿着不同的方向传输, 即波束发生了分裂. 波束分裂导致用户无法接收
到所有频点的信号, 从而引入了较严重的阵列增益损失. 现有针对毫米波通信的研究因为带宽受限,
常假设 θm ≈ θ, 此时导引矢量是与频率无关的, 波束分裂可以忽略不计 [19]; 而太赫兹系统带宽较大,
不同频点等效角度的差异不可忽略, 因而波束分裂较为严重 [11], 这也是太赫兹宽带通信区别于现有
毫米波通信的显著特点.
基于径模型 (2) 和簇模型 (3), 我们分析比较波束分裂在两者中的差异. 为了使比较结果更加清

晰,我们在这里假设用户天线数为 1,簇模型的簇数 Lc 为 1. 对于信道径模型 (2),因为路径数仅为 1,
如图 1 所示, 我们使用傅里叶变换将信道变换到角度域, 可以看到每个频点的信道仅在一个角度上
有较强的能量, 而波束分裂将会导致不同频点的信道在角度上发生规律的平移. 现有的太赫兹宽带
预编码方案, 也主要针对这种简单的径模型波束分裂, 只需在每个频点生成与直射径匹配的窄波束即
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图 1 单径模型的波束分裂现象. 图中绘制了在最低频
点 f1, 中心频点 fc 以及最高频点 fM 这三个频率分量
上, 单径信道的角度域能量分布.
Figure 1 Beam split effect of the ray-based channel. This
figure illustrates the angle-domain energy distribution of the
ray-based channel at frequencies f1, fc, and fM .

图 2 簇模型的波束分裂现象. 图中绘制了在最低频
点 f1, 中心频点 fc 以及最高频点 fM 三个频率分量上,
存在角度扩展的簇信道的角度域能量分布.
Figure 2 Beam split effect of the cluster-based channel. This
figure illustrates the angle-domain energy distribution of the
cluster-based channel at frequencies f1, fc, and fM .

可实现准最优宽带预编码. 对于簇模型, 每一个簇内包含多个路径分量, 我们假定角度扩展为 4◦, 如
图 2 所示, 簇模型的角度域信道在多个角度方向上均有较强的能量, 此时, 波束分裂表现为整个簇随
着频率的变化发生平移和畸变. 显然, 簇模型的波束分裂更为复杂, 我们需要在每个频点设计匹配实
际信道的复杂簇状波束才可实现最优宽带预编码.
然而, 现有的太赫兹宽带预编码方案均仅针对信道径模型, 与实际信道簇模型失配, 因而存在较

大的阵列增益损失. 进一步, 已有文献显示在室内太赫兹通信中, 信道簇模型是广泛存在的 [16], 实测
每一个簇内的角度扩展约为 4◦. 因此, 本文将重点考虑 (3) 式中的簇模型, 研究如何实现高增益的太
赫兹宽带预编码, 在下一小节中, 我们将首先介绍所采用的预编码结构.

2.2 时相混合预编码结构

为了实现簇模型的太赫兹宽带预编码, 我们沿用了文献 [11] 提出的时相混合预编码结构, 如图 4
所示, 而不是采用经典的混合预编码结构, 如图 3 所示. 原因在于, 经典的混合预编码结构其模拟预
编码部分是由大规模相控阵实现的, 仅能实现频率无关的移相, 这与频率相关的信道导引矢量 (4) 是
不匹配的. 文献 [11] 已验证, 即使是对于简单的径模型, 经典的混合预编码算法也会遭受严重的性能
损失. 而时相混合预编码结构在大规模相控阵和射频链之间引入了小规模的延时阵, 利用延时所提
供的频率相关的相移, 可近似地与频率相关的导引矢量 (4) 匹配. 文献 [11] 验证了时相混合预编码
结构能够以低成本消除径模型的波束分裂现象. 基于上述比较, 我们认为时相混合预编码结构有潜
力进一步对抗簇模型的波束分裂, 因而我们沿用了该结构. 下面我们将具体介绍时相混合预编码的
模型.
假设基站和用户之间传递的数据流数为 Ns,基站的射频链数为 NRF ,满足 Ns ⩽ NRF ≪ Nt. 假

设频点 fm 的发射数据为 xm , 用户接收的数据为 ym, 则 ym 可表示为如下形式:

ym =
√
PtHmAmDmxm + nm. (5)

4

Acc
ep

te
d

 https://engine.scichina.com/doi/10.1360/SSI-2022-0137



中国科学 :信息科学

Digital 

precoding

RF chain

Ns

RF chain

Phase shift
Antenna

NRF
Digital 

precoding

RF chain

Time-delay

RF chain

Phase shift Antenna

Ns
NRF

图 3 经典混合预编码架构
Figure 3 Classical hybird precoding architecture

图 4 时相联合混合预编码架构
Figure 4 Delay-phase hybrid precoding architecture

其中
√
Pt 表示发射功率, nm ∼ CN (0, σ2INr

) 为复高斯白噪声, σ2 为噪声方差. Dm ∈ CNRF×Ns 为
低维数字预编码矩阵, Am 为高维模拟预编码矩阵. 在下行传输过程中, 发射数据会首先经过低维数
字预编码矩阵 Dm 的作用, 接着通过射频链进入模拟域, 在模拟域被模拟预编码矩阵 Am 作用后由
发射天线辐射到空间中. 在模拟域, 每根射频链路分别连接了 K 个延时器, 每个延时器以子链接的
方式连接 P = Nt/K 个移相器. 一方面, 延时器可实现频率相关的相移, 因此可以与频率相关的导引
矢量 (4) 相匹配, 另一方面, 每个射频链连接的延时器的个数 K 远小于实际天线数 Nt, 因此额外成
本较低. 基于前述模型可知, 模拟预编码矩阵 Am 由两部分组成, 分别为频率无关的高维移相矩阵和
频率相关的低维延时矩阵, 因而 Am 可表示为

Am = A ⊙ (Tm ⊗ eP ). (6)

其中 A ∈ CNt×NRF 表示由大规模移相器阵列生成的移相矩阵, 满足移相器恒模约束 |A(i, j)| = 1;
eP 表示维度为 P × 1 的全 1 向量. Tm 的维度为 K ×NRF , 其表示由小规模延时器阵列在频点 fm

上生成的调相矩阵. 为了解释 Tm 的具体形式, 我们首先令矩阵 T ∈ CK×NRF 表示全部 KNRF 个
延时器, 它们的延时所组成的延时矩阵, 即 T (k, n) 表示第 n 个射频链路上第 k 个延时器的实际延
时. 因此在频点 fm, 延时器的调相矩阵 Tm 将满足延时约束 Tm(k, n) = e−j2πfmT (k,n). 公式 (6) 中
的全 1 矢量 eP 的含义是每个延时单元 T (k, n) 直接连接到了 P 个移相器上, 这与我们前文的讨论
是一致的. 同时由于延时单元可实现频率相关的相移, 因此有能力克服波束分裂现象.
在文献 [11] 中, 已基于时相混合预编码结构, 在每个频点生成如图 1 所示的窄波束以克服径模

型的波束分裂, 在后文中, 我们将采用该结构, 研究如何实现如图 2 所示的簇模型下的复杂宽带波束.

2.3 问题建模

在本小节, 我们对预编码设计进行建模. 假设在时分双工模式下, 基站已通过上行信道估计 [20]
获知下行信道 Hm, 此时根据香农公式, 系统的可达和速率 R 可表示为

R =
M−1∑
m=0

log2 det
(
INr

+
Pt

Nsσ2
HmAmDmDH

mAH
mHH

m

)
. (7)
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混合预编码的目的就是在满足硬件约束的情况下最大化速率 R. 但是由于 R 的数学形式极为复杂,
难以直接优化. 文献 [19] 从理论上证明了和速率最大化问题可近似为矩阵分解问题, 即最小化

M−1∑
m=0

∥Fm − AmDm∥2F . (8)

其中 Fm 表示在无约束的情况下, 每个子载波上的最优预编码矩阵. 为了计算 Fm, 可首先计算信道
矩阵的奇异值分解, 即 H = UmΣmVH

m. 此时 Fm 为最大 Ns 个奇异值所对应的右奇异矢量, 即 Fm

取右奇异矩阵 Vm 的前 Ns 列. 通过上述操作, 预编码的目的转变为联合设计数字预编码矩阵 Dm

和模拟预编码矩阵 Am, 使得混合预编码矩阵在所有频点上逼近最优预编码矩阵 Fm. 同时考虑到移
相器和延时器的实际硬件限制, 预编码问题最终可建模为如下约束优化问题:

min
A,T,Dm

M−1∑
m=0

∥Fm − {A ⊙ (Tm ⊗ eP )}Dm∥2F (9)

s.t. |A(l, n)| = 1, (9a)

|Tm(k, n)| = e−j2πfmT (k,n), (9b)

∥AmDm∥2F = ρ. (9c)

其中, (9a) 为移相器恒模约束, (9b) 为延时器延时约束, (9c) 为总功率约束, ρ 表示每个子载波上
的预编码矩阵能量限制. 通过求解上述优化问题, 即可得到准最优的时相混合预编码. 注意到, 优化
问题 (9) 与文献 [11] 提出的预编码方案的主要区别在于, 文献 [11] 直接考虑如何在所有频点上生成
指向用户的窄波束, 仅适用于径模型; 而优化问题 (9) 则考虑在所有频点上匹配最优预编码, 由于最
优预编码严格依赖于信道的特性, 因此优化问题 (9) 与实际信道相匹配, 可同时应用于径模型和簇模
型. 在下一节中, 我们将介绍所提的时相联合优化算法, 求解优化问题 (9), 以实现高增益的太赫兹宽
带预编码.

3 时相联合优化算法

本节将详细介绍所提的时相联合优化算法 (Delay-phase alternating minimization, DP-AltMin).
在 3.1 小节中, 我们将介绍算法的整体思想和整体框架, 在 3.2-3.4 小节中, 我们将依次介绍算法的详
细步骤1).

3.1 算法整体框架

我们首先介绍所提时相联合优化算法的基本思想, 由于约束条件 (9a) 和 (9b) 均为非凸约束, 优
化问题 (9) 难以直接求解. 但是由于待优化变量明显可以拆解为三部分: 数字预编码矩阵 Dm, 移相
矩阵 A 和延时矩阵 T, 我们可使用交替迭代优化的思路求解该问题, 即每轮迭代固定两部分参数, 只
优化第三部分参数. 具体而言, 在算法 1 中, 我们给出了时相联合优化算法的流程, 我们首先初始化
模拟预编码矩阵 A 和 T, 初始化方法可选择随机初始化, 或使用文献 [11] 提出的针对径模型的时相

1) 代码链接: http://oa.ee.tsinghua.edu.cn/dailinglong/publications/publications.html
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混合预编码算法做初始化; 接着, 我们依次优化数字预编码矩阵 Dm、移相矩阵 A 和延时矩阵 T, 直
至达到最大迭代次数 Niter 或满足收敛条件, 最后根据总功率约束 (9c) 我们对数字预编码矩阵做能
量归一化, 返回优化得到的预编码矩阵. 我们将在 3.2-3.4 小节详细展开介绍每个预编码矩阵都是何
如迭代更新的.

算法 1 时相联合优化算法
输入: 最优的无约束预编码矩阵 Fm;
1: 初始化 A(0), T(0);
2: for n = 1, 2, · · · , Niter do
3: 根据 (11) 更新 D(n)

m = A(n−1)†
m Fm;

4: 根据 (17) 更新 A(n) = exp
{
j∠

(∑M−1
m=0 ∥D(n)

m ∥2
F FmD(n)†

m ⊙ (T(n−1)
m ⊗ eP )∗

)}
;

5: 根据 (26) 更新 T(n) ;
6: end for
7: A = A(Niter), T = T(Niter), Dm =

√
ρ

∥A(Niter)
m D(Niter)

m ∥F
D(Niter)

m ;

输出: A, T 和 Dm;

3.2 优化数字预编码矩阵

在模拟预编码矩阵 Am 给定的情况下, 对数字预编码矩阵的优化可等效为如下子优化问题:

min
Dm

M−1∑
m=0

∥Fm − AmDm∥2F (10)

s.t. ∥AmDm∥2F = ρ. (10a)

在不考虑能量限制 (10a) 的情况下, 等效为解线性最小二乘问题, 此时 Dm 的最优解为

D̃m = A†
mFm. (11)

进一步, 考虑能量限制 (10a), 此时通过拉格朗日乘子法可证明 Dm 的最优解为

Dm =

√
ρ

∥AmD̃m∥F
D̃m. (12)

由此我们得到了数字预编码矩阵的优化方式. 注意到, 为了简化起见, 我们在迭代优化时, 使用公
式 (11)优化数字预编码矩阵, 仅在迭代结束后引入能量限制, 将 Dm 归一化, 这一方面是为了降低复
杂度, 另一方面是便于后续优化模拟预编码部分.

3.3 优化移相矩阵

在给定数字预编码矩阵 Dm 和延时矩阵 T 的情况下, 对移相矩阵的优化可等效为如下子优化问
题:

min
A

M−1∑
m=0

∥Fm − {A ⊙ (Tm ⊗ eP )}Dm∥2F (13)

s.t. |A(l, n)| = 1. (13a)
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由于移相器的恒模约束 (13a)为非凸约束,子问题 (13)难以直接求解. 我们可以通过对目标函数 (13)
做放缩, 将问题转变为最小化 (13)的上界, 从而得到移相矩阵 A的更新方式. 具体而言, 根据柯西施
瓦茨不等式, 我们可以得到 (13) 的上界为

M−1∑
m=0

∥Fm − AmDm∥2F =
M−1∑
m=0

∥(FmD†
m − Am)Dm∥2F ⩽

M−1∑
m=0

∥FmD†
m − Am∥2F∥Dm∥2F . (14)

通过上述操作, 我们成功将待优化矩阵 A 与 Dm 解耦, 为了进一步将 A 与 Tm 解耦, 我们首先
令 Qm = Tm ⊗ eP , 因此有 Am = A ⊙ Qm. 因为矩阵 Qm 的每一个单元都是 e−j2πfmt 的形式, 所以
矩阵 Qm 的每一个元素满足模值恒为 1 的条件, 因此可以得到

∥FmD†
m − Am∥2F = ∥FmD†

m − A ⊙ Qm∥2F = ∥(FmD†
m)⊙ Q∗

m − A∥2F . (15)

将公式 (14) 和 (15) 带回到优化问题 (13) 中, 我们可以得到新的优化目标, 即最小化 (13) 的上界:

min
A

M−1∑
m=0

∥(FmD†
m)⊙ Q∗

m − A∥2F∥Dm∥2F (16)

s.t. |A(l, n)| = 1. (16a)

此时易证明, 新的优化问题 (16) 的最优解为

A = exp
{
j∠
(

M−1∑
m=0

∥Dm∥2FFmD†
m ⊙ (Tm ⊗ eP )∗

)}
. (17)

其中 ∠(x) 表示 x 的相位. 由此, 我们得到了移相矩阵的更新方式, 即算法 1 中的步骤 4.

3.4 优化延时矩阵

最后, 我们在给定数字预编码矩阵 Dm 和移相矩阵 A 的情况下, 优化延时矩阵 T. 此时, 子优化
问题可建模为

min
T

M∑
m=1

∥Fm − {A ⊙ (Tm ⊗ eP )}Dm∥2F (18)

s.t. Tm(k, n) = e−j2πfmT (k,n). (18a)

与优化移相矩阵的流程极为相似,我们在优化延时矩阵时,也着眼于最小化目标函数 (18)的上界 (14),
即最小化

∑M
m=1 ∥FmD†

m − Am∥2F∥Dm∥2F , 从而将矩阵 Tm 与数字预编码矩阵 Dm 解耦. 同时, 类似
于公式 (15) 的推导, 为了将 Tm 与 A 解耦, 我们利用移相矩阵 A 天然的恒模限制 |A(l, n)| = 1, 可
以得到:

∥FmD†
m − Am∥2F = ∥FmD†

m − A ⊙ Qm∥2F = ∥(FmD†
m)⊙ A∗ − Qm∥2F . (19)

为了简化起见, 我们令 Θm = FmD†
m ⊙ A∗, 那么公式 (19) 可以重新整理为如下形式:

∥Θm − Qm∥2F = tr((Θm − Qm)H(Θm − Qm)) = −2ℜ{tr(ΘH
mQm)}+ ∥Θm∥2F +Ns. (20)
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其中, 与待优化变量 T 相关的项仅为 −2ℜ{tr(ΘH
mQm)}, 我们可只讨论这一项. 具体而言, ΘH

mQm 可
重新整理为如下形式:

ΘH
mQm = ΘH

m(Tm ⊗ eP ) = ΞH
mTm. (21)

其中矩阵 Ξm ∈ CK×NRF 是由矩阵 Θm 生成的, 满足

Ξm(k, n) =
P∑

p=1

Θm((k − 1)P + p, n). (22)

经过上述整理, 我们联立公式 (14)、(19)-(22), 将子优化问题 (18) 转换为最小化目标函数的上界, 即
等效为

min
T

−
M−1∑
m=0

ℜ{tr(ΞH
mTm)}∥Dm∥2F . (23)

我们将延时矩阵 T 具体形式带入到问题 (23) 中, 可以进一步将公式 (23) 转化为:

min
T

−
K∑

k=1

NRF∑
n=1

M−1∑
m=0

ℜ{Ξ∗
m(k, n)∥Dm∥2F e−j2πfmT (k,n)}. (24)

值得注意的是, 公式 (24) 表明, 延时矩阵的各个延时参数之前是互不影响的, 因而每个延时单元可以
单独优化, 即高维的非凸优化问题通过 (24) 可被转化为多个一维非凸优化问题. 对于第 n 个射频链
路上的第 k个延时器,我们可定义新的参数 ξk,n = [Ξ∗

1(k, n)∥D1∥2F ,Ξ∗
2(k, n)∥D2∥2F , · · · ,Ξ∗

M (k, n)∥DM∥2F ] ∈
C1×M , 那么这个延时器的最优延时将满足

T (k, n) = arg max
t

ℜ

{
M−1∑
m=0

ξk,n(m)e−j2πfmt

}
. (25)

尽管优化问题 (25) 仍为非凸优化问题, 仍没有闭式解, 但是由于 (25) 仅为一维优化问题, 所以我们
可以提前定义好可供选择的延时集合, 然后遍历该集合从而求得 (25) 的最优解. 对于一维优化问题
而言, 遍历的复杂度是非常低的. 具体而言, 假设时延的取值范围为 [0, Tmax], 在 [0, Tmax] 均匀地遍

历 S 个时延, 即 ts = s Tmax, s ∈ [0, 1, · · · , S −1]. 当 S 足够大时, 即可获得 t 的最优解. 令 ∆f = BS M
,

∆t = Tmax
S , 则 fm = fc − B

2 + m∆f, ts = s∆t, (25) 可进一步表示为如下形式:

T (k, n) = arg max
s∆t

ℜ

{
M−1∑
m=0

ξk,n(m)e−j2π(fc− 12B+m∆f)s∆t

}
. (26)

通过遍历所有的 s∆t 即可得到 T (k, n) 的更新值.
综上所述, 在 3.1-3.4 小节中, 我们已经详细地介绍了所提时相联合优化算法的具体流程, 在章

节 4 中, 我们将提供仿真结果, 验证所提算法在簇模型下的太赫兹宽带预编码性能.

3.5 计算复杂度分析

表 1展示了所提时相联合优化算法 (DP-AltMin), 时相混合预编码算法 (Delay-phase precoding
with true-time-delay, DPP-TTD [11]), 黎曼流形优化算法 (Manifold optimization based alternating
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表 1 计算复杂度分析
Table 1 Computational complexity

Algorithms Computational complexity

Proposed DP-AltMin O(MNtN
2
r ) + O(NiterM(N2

RFNt + NsNRFNt + KNRFS))

DPP-TTD [11] O(MNtN
2
r ) + O(MNtNRF(N

2
RF + NsNRF))

MO-AltMin [13] O(MNtN
2
r ) + O(NiterM(N2

RFNt + NsNRFNt))

minimization, MO-AltMin) [13] 的计算复杂度. 本文主要考虑计算乘法所需的复杂度. 所提算法的复
杂度主要由四部分组成: 1) 计算 Fm, 2) 更新 D(n)

m , 3) 更新 A(n), 4) 更新 T(n).
1) Fm 是由维度为 Nt ×Nr 的信道矩阵 Hm 做奇异值分解得到的. 通常基站天线数 Nt 是要远

大于用户天线数 Nr 的, 因此计算 Fm 的复杂度为 O(NtN
2
r ), 同时每个子载波均需计算 Fm, 且子载

波数为 M , 因此第一步的复杂度为 O(MNtN
2
r ).

2)更新 D(n)
m 的复杂度主要在于计算矩阵 A(n−1)

m 的伪逆 A(n−1)†
m ,以及计算矩阵乘法 A(n−1)†

m Fm.
由于矩阵 A(n−1)

m 的维度为 Nt ×NRF, 矩阵 Fm 的维度为 Nt ×Ns, 因此计算伪逆 A(n−1)†
m 的复杂度

为 O(N2
RFNt), 计算矩阵乘法 A(n−1)†

m Fm 的复杂度为 O(NsNRFNt). 同时由于子载波数为 M , 迭代
次数为 Niter, 因此第二部分的复杂度为 O(NiterM(N2

RFNt +NsNRFNt)).
3) 更新 A(n) 的复杂度在于计算矩阵 D(n)

m 的伪逆 D(n)†
m , 以及计算矩阵乘法 FmD(n)†

m . 由于矩
阵 D(n)

m 的维度为 NRF×Ns,矩阵 Fm 的维度为 Nt×Ns,因此计算伪逆 D(n)†
m 的复杂度为 O(N2

sNRF),
计算矩阵乘法 FmD(n)†

m 的复杂度为 O(NsNRFNt). 注意到 Ns ⩽ NRF ≪ Nt, 计算伪逆 D(n)†
m 的复杂

度要远小于计算矩阵乘法的复杂度. 同时由于子载波数为 M , 迭代次数为 Niter, 因此第三部分的复
杂度为 O(NiterM(N2

sNRF +NsNRFNt)) ≈ O(NiterM(NsNRFNt)).
4) 更新 T(n) 的复杂度在于求解优化问题 (25), 其乘法计算复杂度为 O(MS). 延时器的总数

为 NRFK, 因此每次迭代需求解 NRFK 次优化问题 (25), 考虑到迭代次数为 Niter, 第三部分的复杂
度为 O(NiterNRFKMS), 在实验中, S 的取值通常与天线数 Nt 呈正比.
综上所述, 所提方法的复杂度为 O(MNtN

2
r ) +O(NiterM(N2

RFNt +NsNRFNt +KNRFS)).

4 仿真结果

f

在本节中, 我们对比各种预编码算法, 验证所提时相联合优化算法的性能. 我们假定基站配
置 256 单元的线阵, 基站每个射频链路都连接了 K = 16 个延时器, 因此每个延时器都连接了 P = 
256/16 = 16 个移相器. 在用户端, 我们假设用户配置的天线数是受限的, 因而用户可采用全数字结
构, 传输的流数和天线数是相同的, 即 Nr = Ns. 信号的中心载频为 fc = 0.1 THz, 带宽为 B = 10 
GHz. 假设簇模型信道有 4 个路径簇, 每一簇内有 10 条子路径. 对于每一个路径簇, 假设中心发射角和
接收角在 −π

2 和 π
2 之间均匀分布, 依据文献 [16] 中的参数, 每个簇的中心时延在 0-25 ns 之间均匀分

布, 每个簇内的时延扩展为 0.06 ns. 角度扩展为 σθ, 在不同仿真情境下有不同的取值. 同时我们设置 

Niter = 10, S = 1024, Tmax = N
c

t = 2.56 ns.
在图 5 和图 6 中, 我们绘制了平均可达速率随传输信噪比 SNR= 10 log10

Pt

σ2 变化. 我们设置传
输流数 Ns = 4, 基站射频链数 NRF = 4. 在图 5 中, 角度扩展为 0 度, 在图 6 中, 角度扩展为 5 度.
所对比的方案包括全数字预编码 (Fully digital precoding), 时相混合预编码算法 [11] (DPP-TTD),黎
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图 5 0 度角度扩展
Figure 5 0 degree angular spread

图 6 5 度角度扩展
Figure 6 5 degree angular spread
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图 7 平均可达速率性能随角度扩展的变化
Figure 7 Average achievable rate versus angular spread

曼流形优化算法 [13] (MO-AltMin), 空时编码算法 [8](Space-time block coding), 以及空域稀疏预编
码算法 [19](Spatially sparse precoding). 可以看到, 当角度扩展为 0 度时, 所提时相联合优化算法和
时相混合预编码算法均可逼近理论上界, 这是因为两种算法均可消除径模型 (无角度扩展) 的波束分
裂, 因而优于经典混合预编码算法. 但是当角度扩展为 5 度时, 针对径模型的时相混合预编码算法性
能明显下降, 所提算法性能虽然也有一定程度的下降, 但依旧明显优于所有对比的基线算法, 因此所
提算法在能够有效地缓解簇模型的波束分裂问题.

在图 7 中, 我们绘制了平均可达速率随角度扩展的变化. 我们固定信噪比 SNR= 10 dB, 并假设
传输的数据流数和射频链数均为 1. 角度扩展由 0 度逐渐增大到 5 度, 可以看到, 相较已有的性能最
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图 8 能量效率 vs. 每个射频链连接的延时器的个数
Figure 8 Energy efficiency versus the number of time-delay elements connected to one radio-frequency chain

好的宽带预编码算法, 所提算法在角度扩展越大时性能优势越明显. 在角度扩展为 4 度时, 相较时相
混合预编码算法约有 12% 的速率提升, 且所提算法的可达和速率始终保持在理论上限的 90% 以上.
因此, 所提算法可同时在径模型和簇模型下实现高增益的太赫兹宽带预编码.

注意到, 所使用的时相联合预编码架构相较传统只基于移相器阵列的混合预编码架构, 额外引入
了延时器件. 因此其代价就是需要付出额外的功耗和成本. 但是该架构仅引入了小规模的延时器, 即
仅引入了较小的功耗, 同时该架构能够大幅提升预编码的可达平均速率性能. 综合以上两点, 在能
量效率方面, 时相联合预编码架构反而是要优于传统混合预编码架构的. 具体而言, 我们考察通信
系统的能量效率指标 E = R

P
, 其中 R 表示预编码的平均可达速率, P 表示预编码的功耗. 令时相

联合预编码、传统混合预编码、全数字预编码的功耗分别为 PDPP、PHP、PFD. 假设天线数为 Nt.
对于时相联合预编码, 其包含 NRF 个射频链, NRFK 个延时器, NRFNt 个移相器; 对于传统混合
预编码, 其包含 NRF 个射频链, NRFNt 个移相器; 对于全数字预编码, 其包含 Nt 个射频链路. 因
此, PDPP、PHP、PFD 可分别表示为: PDPP = Pt + PBB + NRFPRF + NRFNtPPS + NRFKPTTD,
PHP = Pt + PBB + NRFPRF + NRFNtPPS, PFD = Pt + PBB + NtPRF. 其中, Pt 表示系统传输功耗,
PBB 表示基带处理功耗, PRF 表示单个射频链路的功耗, PPS 表示单个移相器件的功耗, PTTD 表示
单个延时器件的功耗. 我们采用文献 [1] 中提供的具体功耗数值, 即 Pt = 30 mW, PBB = 300 mW,
PRF = 200 mW, PPS = 20 mW, PTTD = 100 mW. 图 8 绘制了能量效率随每个射频链的延时器数量
变化的仿真结果. 假定角度扩展为 5 度, 载频为 fc = 100 GHz, 带宽为 B = 10 GHz, 其余参数如下:
Nt = 256, Ns = Nr = NRF = 2. 每个射频链连接的延时器的数量从 1 提升至 32. 图 8 显示所提算
法的能量效率明显高于传统混合预编码的能量效率 [8,13,19]. 这是因为, 虽然时相联合预编码的功耗
要高于传统混合预编码, 但是其平均可达速率有明显的提升, 因而可实现更高的能量效率.

图 9 绘制了平均可达速率随着每个射频链连接的延时器数量 K 变化的仿真结果. 具体参数如
下: fc = 100 GHz, B = 10 GHz, Nt = 256, Ns = Nr = NRF = 2. 可以看到, 随着延时器数量的增
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图 9 平均可达速率 vs. 每个射频链连接的延时器的个数 K

Figure 9 Average achievable rate versus the number of time-delay elements connected to one radio-frequency chain
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图 10 平均可达速率 vs. 信道估计均方误差
Figure 10 Average achievable rate versus normalized mean square error (NMSE) of channel estimation

加, 系统的可达速率呈现上升趋势. 但是当延时器的数量达到 16 及以上时, 可达速率近似保持不变.
考虑到当延时器个数增多时 (大于等于 16), 系统的功耗会随之上升, 但系统的可达速率却不再增加,
因此本文设置 K = 16, 同时注意到, 延时器的数量 K = 16 要远小于天线数数量 Nt = 256.

图 10 考察了所提方法在信道估计存在误差的情况下的性能. 系统角度扩展为 5 度, 其他参数如
下: fc = 100 GHz, B = 10 GHz, Nt = 256, Ns = Nr = NRF = 2, K = 16. 图中纵轴表示平均可
达速率, 横轴表示信道估计均方误差. 我们使用 LS 方法实现信道估计, 令第 m 个子载波上估计的信
道为 Ĥm, 信道估计均方误差则可表示为 E

(
1
M

∑M
m=1

∥Hm−Ĥm∥2
2

∥Hm∥2
2

)
. 我们测试所提方法, 时相混合预

编码算法, 流形优化三个预编码方法, 分别在理想信道 Hm, 和非理想 Ĥm 下的预编码性能. 如图 10
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图 11 算法收敛性验证
Figure 11 The convergence of the proposed scheme
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图 12 多用户预编码平均可达速率 vs. 信噪比
Figure 12 Average achievable rate in multi-user precoding versus SNR

所示, 随着信道估计均方误差的提升, 非理想信道与真实信道之间的误差越来越大, 三个算法的性能
都会逐渐变差. 但是所提算法始终优于现有的预编码算法. 所提算法在信道估计均方误差为 -10 dB
时, 性能损失约为 0.5 bps/Hz, 在信道估计均方误差为 0 dB 时, 性能损失约为 2 bps/Hz.

图 11 考察了所提算法的收敛性. 图中横轴表示算法的迭代次数 Niter, 纵轴代表目标函数在当前
迭代次数下的取值. 我们改变天线数 Nt, 射频链数 NRF, 传输流数 Ns 的取值, 从而绘制不同参数取
值下的算法收敛曲线. 图 11 表示, 随着迭代次数的增加, 目标函数的取值单调下降. 同时, 在所有考
虑的参数下, 目标函数均可在 10 次迭代之内实现收敛, 所提算法有较好的收敛性. 因此, 我们在仿真
实验中, 设置算法的迭代次数 Niter 为 10.
注意到, 所提方法是可以直接扩展至多用户预编码场景的. 所提方法本质上可分成两步, 第
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一步是计算全数字预编码矩阵 Fm, 第二步则是通过交替迭代算法最小化目标函数
∑M

m=1 ∥Fm −
AmDm∥2F , 使时相联合预编码逼近全数字预编码. 只需要将第一步中的单用户全数字预编码矩阵替
换为多用户全数字预编码矩阵, 第二步保持不变, 即可将所提方法扩展至多用户预编码场景, 例如,
我们对单用户信道矩阵做 SVD 分解, 使用右奇异矢量作为单用户全数字预编码矩阵. 在多用户预编
码场景, 可以使用 ZF 预编码或 MMSE 预编码设计多用户全数字预编码矩阵 Fm, 接着执行所提交
替迭代算法最小化目标函数

∑M
m=1 ∥Fm−AmDm∥2F 即可实现多用户时相混合预编码. 我们基于上述

方法, 对多用户预编码场景进行了仿真实验. 我们假定基站配置 256 单元的线阵, 基站每个射频链路
都连接了 K = 16 个延时器. 系统包含 4 个用户, 每个用户的天线数为 1. 信道的角度扩展为 5 度.
仿真结果如图 12 所示, 所提时相联合优化算法在多用户通信场景下依旧可以实现准最优的预编码性
能, 相较现有的混合预编码算法约有 20% 的速率提升.

5 结论

本文揭示了太赫兹宽带预编码的一个重要挑战, 即簇模型的波束分裂问题. 我们首先对比了径
模型和簇模型中波束分裂的区别, 结果显示簇模型的波束分裂更加复杂, 使得现在的太赫兹宽带预编
码技术性能损失严重. 为了解决这一问题, 我们提出了时相联合优化算法, 通过对数字预编码矩阵、
移相矩阵和延时矩阵的联合优化, 逼近理论最优的无约束宽带预编码, 从而匹配实际信道簇模型. 仿
真结果显示所提算法可同时对抗径模型和簇模型的波束分裂问题, 且在簇模型下性能增益最为明显.
在未来, 我们将研究智能超表面辅助通信的太赫兹宽带预编码问题 [21].
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Abstract Terahertz (THz) wideband hybrid precoding is a promising technology for enabling Tbps transmission
in 6G massive multiple-input-multiple-output (MIMO) systems. Despite the abundant spectrum resource, a severe
beam split effect will be induced in THz massive MIMO communications, resulting in an unacceptable degradation
on system capacity. Existing THz wideband precoding schemes mainly focus on overcoming the beam split effect
in line-of-sight (LOS) scenarios, while these schemes can hardly cope with the beam split effect in non-line-of-
sight (NLOS) scenarios in the presence of angular spread. To address this challenging problem, we first analyze
and compare the difference of beam split effect in LOS scenarios and NLOS scenarios. Then, a delay-time joint
optimization algorithm is proposed to mitigate the beam split effect in NLOS scenarios. Finally, simulations are
provided to verify the effectiveness of the proposed method.

Keywords THz, wideband, beam split, angular spread, hybrid precoding
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