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面向近场XL-MIMO通信的基于双分辨率表示的速率导向

混合波束成形算法

高梅学健，王安定

（浙江工商大学信息与电子工程学院，浙江 杭州 310018）

摘 要：针对近场超大规模多输入多输出（extremely large-scale multiple-input multiple-output，XL-MIMO）系

统中球面波传播和空间非平稳性导致单原子混合波束成形表示能力受限的问题，提出基于双分辨率表示的速

率导向混合波束成形算法（dual-resolution rate-oriented hybrid beamforming，DR2-HBF）。算法利用频谱效率梯

度构造局部目标，以双原子和受限复系数联合表征波束，并通过两级前K名筛选、硬件投影和真实速率验证

完成更新。仿真表明，该算法在相同恒模约束下可提升频谱效率，并能在不完美CSI下改善统计鲁棒性；幅

相可调架构的结果表明，性能增益需结合硬件成本评价。
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resolution representation for near-field XL-MIMO 

communications
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Abstract: Conventional single-atom hybrid beamforming has limited representation capability in near-field extremely 

large-scale multiple-input multiple-output (XL-MIMO) systems because of spherical-wave propagation and spatial 

non-stationarity. A dual-resolution rate-oriented hybrid beamforming (DR² -HBF) algorithm is proposed. The algo‐

rithm constructs local objectives from the spectral-efficiency gradient, jointly represents each beam using two atoms 

and a constrained complex coefficient, and performs each update through two-stage Top-K candidate screening, hard‐

ware projection, and validation based on the original rate objective. Simulation results show that the proposed algo‐

rithm improves spectral efficiency under identical constant-modulus hardware constraints and enhances statistical ro‐
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bustness under imperfect channel state information. Results obtained with amplitude-and-phase-adjustable architec‐

tures further indicate that performance gains should be evaluated together with hardware cost.

Key words: near-field communications, extremely large-scale multiple-input multiple-output, hybrid beamforming, 

dual-resolution representation, rate-oriented optimization

1　引言

随着载波频率提高和阵列孔径增大，超大规

模多输入多输出（extremely large-scale multiple-

input multiple-output，XL-MIMO）链路在典型服

务距离内可能进入菲涅耳（Fresnel）区域[1-2]，传

统远场平面波模型会产生角度—距离失配[3-4]，

因而近场信道需要同时描述球面波传播、角度—

距离耦合[5-7]及阵列空间非平稳性[7-8]。这些传播

特征一方面提供角度与距离联合聚焦自由度，另

一方面使波束字典、局部可见区域和硬件可实现

约束相互耦合，导致仅依赖单一离散波束原子的

混合预编码难以同时兼顾表示精度、频谱效率与

实现成本。

混合预编码通过少量射频（radio frequency，

RF）链路与模拟网络共同完成波束成形，是降低

全数字 XL-MIMO 硬件成本和功耗的重要途

径[9-10]。现有架构在连接方式上可分为全连接与

部分连接，在模拟器件约束上又可分为恒模

（constant-modulus，CM）相移器网络和幅相可调

（amplitude-and-phase adjustable，AP）复权网络。

CM网络器件简单、功耗较低，是OMP及多数经

典混合预编码方法的常用假设[11-13]；AP网络可

由矢量调制器或可变增益移相单元实现[9-10]，能

够提供更高的复权自由度，但其器件数量、控制

精度和功耗均更高。采用双移相器合成复权还可

扩展模拟权值自由度，但会增加器件数量[12,14]。

动态子阵、固定子阵及模块化阵列进一步在频谱

效率、开关网络和超大规模可扩展性之间形成不

同折中[15-17]。因此，算法性能必须在相同模拟硬

件约束内比较，跨架构结果只能用于说明性能—

器件—功耗权衡。

针对近场XL-MIMO混合波束成形，已有研

究基于极坐标域字典提出直接贪婪混合波束成形

（direct greedy hybrid beamforming， DG-HBF）、

逐步独立贪婪混合波束成形（successive indepen‐

dent greedy hybrid beamforming，SIG-HBF）和逐

步 联 合 贪 婪 混 合 波 束 成 形 （successive joint 

greedy hybrid beamforming， SJG-HBF） 等 方

法[18-20]，动态混合架构与模块化阵列设计又分别

扩展了RF连接和块间传播模型[19-20]。本文关注

的未解决问题是：如何在明确的AP或CM硬件

可行域内，将离散原子对选择、连续复系数调节

与原始 log-det频谱效率统一起来，并以有限候选

规模完成可验证的局部更新；同时，需要明确

Top-K截断只能获得受限候选集内的局部解，不

能据此宣称全局最优。

为解决上述问题，本文提出基于双分辨率表

示的速率导向混合波束成形算法（dual-resolution 

rate-oriented hybrid beamforming，DR²-HBF）。这

里的“双分辨率”不是两套物理阵列分辨率，而

是离散角度—距离原子索引与连续复系数共同形

成的离散—连续联合表示。本文贡献概括如下：

1）从 log-det频谱效率的维廷格梯度出发，构造

RF链路—天线块的局部秩一目标，并利用低维

恒等式和线性方程求解避免显式形成大规模矩阵

逆；2）在已有多原子线性表示思想上，给出带

AP/CM硬件投影的双原子天线块可行集，明确单

原子与双原子模型的包含关系、复系数物理含义

及器件规模边界；3）采用两级Top-K离散筛选与

受限连续系数估计控制候选数，并分别给出完美

CSI速率接受、非理想CSI鲁棒接受以及局部最
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优诊断机制。本文只证明所选接受指标的单调有

界性，不声称预编码变量收敛到全局最优解。

2　系统模型与问题建模

2.1　系统架构与硬件约束

考虑图 1 所示近场 XL-MIMO 下行系统[1-2]。

基站配备Nt 根天线、Mt 条RF链路和AP全连接

模拟网络；用户端配备 Nr 根天线、Mr 条 RF 链

路。发射端采用均匀线阵（uniform linear array，

ULA），阵元间距 d = λ/2，λ为载波波长。阵列按

索引分为P个连续等长天线块，每块Nsub =Nt /P

根天线；数据流数满足Ns £min(MtMr )。

AP全连接网络含NtMt个RF—天线支路，每

支路通过矢量调制器或“可变增益器+移相器”

输出一个复权[9-10]。固定天线块仅划分FRF 的行

索引以建模和更新，不切断物理连接。双原子在

算法域合成一个目标复权后由同一支路实现；若

采 用 双 移 相 器 及 合 路 器 ， 相 移 器 数 约 为

2NtMt
[12,14]，其器件与功耗另行核算。器件功耗

采用统一模型[9-10]：

Ptot =PBB +Mt PRF +NVM PVM +NPS PPS +

NVGA PVGA +NC Pcomb +NSW PSW +NPA PPA# (1)
其中，NVGA、PVGA 分别为可变增益放大器数量

和单位功耗，NPA、PPA分别为功放数量和单位功

耗。第4.7节表6按所列模块组合统一计数；其中

AP分别计入VM和VGA项，具体集成实现需按

实际配置核算。

AP、CM 全连接分别取 NVM =NtMt 和 NPS =

NtMt；双移相器实现取 NPS = 2NtMt、NC =NtMt，

等分部分连接通常仅需Nt个模拟支路。第 4.7节

报告器件数和归一化能效敏感性，不将归一化参

数解释为实测绝对功耗。

模拟预编码矩阵FRFÎCNt ´Mt 与数字预编码

矩阵 FBBÎCMt ´Ns 构成 F =FRFFBB，接收信号

yÎCNr ´ 1为

y =HFs + n# (2)
其中， HÎCNr ´Nt 为近场信道，发送数据为

sÎCNs ´ 1满足E[ ssH ] = INs
，nÎCNr ´ 1为加性高斯

白噪声。接收合并等效并入信道或按理想合并

处理。

2.2　信道模型

XL-MIMO信道可通过球面波阵列流型构建。

与远场模型不同，近场路径的阵列响应由角度和

距离共同决定[2,7]。对于第 l条路径，设其发射端

角度和距离参数分别为 θl和 rl，则发射端近场阵

列流型可表示为

图1　近场XL-MIMO系统与幅相可调全连接结构
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其中，r (n)
l 表示第 n个发射阵元到第 l条路径对应

散射体或用户的实际传播距离。接收端近场阵列

流型可按相同方式定义，其角度和距离参数分别

为ϕl和 r'l。

在包含 L 条传播路径的几何簇状散射模型

下，将传统远场阵列响应替换为角度-距离联合

的近场球面波阵列流型[18,20]，近场MIMO信道可

写为

H =
Nt Nr

L ∑
l = 1

L

βl ar(ϕlr'l )aH
t (θlrl )#(4)

式中，βl为第 l条路径的复增益，at(·) ÎCNt ´ 1和

ar(·) ÎCNr ´ 1 分别表示发射端和接收端的近场阵

列流型。对于空间非平稳场景，可进一步在发射

端阵列流型中引入可见区域向量 vlÎCNt ´ 1，用

vlat(θlrl )描述第 l条路径仅在部分子阵中可见

的情况[8,21]，其中⊙表示哈达玛积（Hadamard 

product）。

以首个阵元为参考点，令 δn = n - 1，r和θ分

别为相对该点的距离与角度，θ从阵列法线计量。

第n个阵元的精确传播距离为

r( )n = r2 + δ2
nd 2 - 2rδnd sin θ

当阵元偏移相对于传播距离较小时，对根式

按
δnd

r
作二阶展开。采用文献[6]的 Fresnel近似，

并将其空间方向参数对应为 sinθ，得到

r( )n » r - δnd sin θ +
δ2

nd 2 cos2 θ
2r

#(5)

式（5）适用于阵元偏移远小于传播距离且

高阶相位误差可忽略的情况；一次项对应平面

波，二次项描述波前弯曲。

对第 2.1节的固定天线块，块内采用平面波

近似、块间保留球面波相位差[19-20]；在各块局部

传播方向近似一致、共用块内响应时，可进一步

写为

at(θr ) » bt(θr ) ⊗ ut(θ )# (6)
其中，bt(θr )和 ut(θ )分别表示块间球面波与块

内平面波响应，⊗为克罗内克积（Kronecker 

product）。

令 Dsub = (Nsub - 1)d 为单个天线块孔径。当

D2
sub

λr
 1，即 r

2D2
sub

λ
时，块内二次相位项可忽

略。默认参数下 Dsub » 0.080m、
2D2

sub

λ
» 1.21m，

字典距离为5～100 m，满足该块内尺度条件。式

（6）的共同块内响应还要求块间方向差足够小；

实际字典由式（3）的球面波流型截取并归一化，

不依赖这一共同方向近似。

2.3　频谱效率优化问题

在独立复高斯发送符号、等功率分配及等效

接收合并下，频谱效率为[9,11] R = log2 det ( INr
+

ρ
Ns

HFFH H H )。 利 用 det(INr
+AB)= det(INs

+BA)，

取 A = η HFB = η F H H Hη = ρ/Ns，得到等价

低维形式：

R = log2 det ( INs
+
ρ
Ns

(HF )H(HF ) )# (7)

其中，ρ为线性信噪比。全数字预编码逼近误差

仅间接反映 log-det 速率[11-12]，故本文直接优

化式（7）。

联合设计FRF与FBB，得到

max
FRFFBB

R (FRFFBB )  s.t.FRFFBB
2
F =

Ns f p
m ÎD(2)

pH# (8)
其中，f p

m 为第m条RF链路在第p个天线块上的模

拟向量，D(2)
pH为第3.2.1节定义的经硬件投影后的

双原子集合。
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合成复权需经逐元素硬件投影ΠH：AP幅度

截断至[aminamax ]，CM幅度固定为a0，二者均以

Bφ比特量化相位：

ΠAP (z)=

clip(| z | ; aminamax )exp ( jQBφ (Ðz))ΠCM (z)=

a0exp ( jQBφ (Ðz))# (9)
式（8）的块可行集取双原子组合经ΠH投影

后的集合。连续相位取Bφ®¥；归一化幅度范围

amin、amax与同硬件基线共享。

式（8）是离散索引、连续系数与硬件投影

耦合的非凸问题。下文采用梯度引导的顺序块搜

索，并以原始速率验证候选。

3　基于双分辨率表示的速率导向混合波束

成形算法

3.1　速率导向的局部更新目标构造

固定信道 H，将整体预编码视为复矩阵变

量 。 令 Fcur =FRFFBB、 η = ρ/Ns、 C = ( INr
+

ηHFcurF
H
cur H

H )-1
。 由 d ln detX = tr(X -1dX ) 及

dC-1 = ηH (dFcurF
H
cur +FcurdF H

cur ) H H， 令 A =

H HCH，整理得到

dR =
η

ln2
é
ë
êêêêtr (F H

cur AdFcur ) + tr ((AFcur )T
dF *

cur )ùûúúúú
按 dR = tr (( ¶R

¶Fcur )T

dFcur ) + tr (( ¶R

¶F *
cur )T

dF *
cur )

的维廷格微分约定，比较 dF *
cur对应迹项的系数，

并代回A =H HCH，得到共轭梯度

¶R

¶F *
cur

=
η

ln2
H HCHFcur# (10)

当ρ > 0时，省略正常数η/ln2，定义梯度代理

G =H HCHFcur；ρ = 0时速率恒为 0。令Y =HFcur，

由 (I + ηYY H )Y = Y (I + ηY HY )且括号内矩阵均为厄

米正定矩阵，在两侧乘相应逆矩阵，可得 (I +

ηYYᴴ )⁻¹Y = Y (I + ηYᴴY )⁻¹，故有

G =H HY (INs
+ ηY HY )-1Y =HFcur# (11)

式（11）通过Ns维厄米正定线性方程求解，

采用 Cholesky 分解并在数值需要时加入对角加

载；无需显式形成Nr维矩阵逆。SVD仅用于Nr ´

Mt等效信道的数字更新。

沿用固定分块，令 Sp = {( p - 1) Nsub + 1( p -

1) Nsub + 2pNsub} p = 12P， 模 拟 列 按

fm = [ f 1
m

Tf 2
m

Tf P
m

T ]
T
 f p

m ÎCNsub ´ 1 分块，局

部向量是基本更新单元。

记 idx = Sp、 Gp =G(idx:) 及 w =FBB
H (:m)=

FBB (m:)HÎCNs ´ 1。固定当前数字方向后，局部

模拟块对整体预编码的贡献为 f p
m wH，故构造最

小二乘目标

min
g (Gp - gwH ) 2

F
# (12)

固定梯度代理和数字方向，对式（12）的目

标关于 g* 求导并令其为零，得到正规方程

(wHw)g -Gpw = 0。当wHw > 0时，目标为严格凸

二次函数，其唯一解为

g =
G ( )idx: w

wHw
 #(13)

gÎCNsub ´ 1是固定w和G时的局部秩一投影；

若数字方向为零，则跳过该块。数字更新后重算

梯度和局部目标，候选对原始速率的贡献仍须单

独验证。

3.2　模拟预编码设计

将局部目标 g投影到双原子近场字典，并经

硬件投影与速率接受形成模拟更新。

3.2.1　双原子天线块波束表示

依据第 2.2节的角距联合模型[5,18]，第 p个天

线块的Q个采样原子构成字典

Ap = [ψp1ψp2ψpQ ] ÎCNsub ´Q# (14)
其中，ψpq由全阵流型at(θqrq )在Sp上截取并归

一化，每列对应一个角距聚焦方向。

··5



XXXX

多原子线性组合属于已有稀疏表示思想[11]。

本文将其与速率梯度、受限系数及硬件可行域联

合，双原子集合定义为

D ( )2
p = {ψpq1

+ αψpq2
|q1q2Î {1Q}q1 ¹ q2αÎC|α| £ αmax}# (15)

硬件投影前的局部合成候选为

f p
m =ψpq1

+ αp
mψpq2

# (16)
离散原子 ψpq1

、ψpq2
选定角距方向，αp

m =

|αp
m |exp ( j(Ðαp

m ))连续调节辅助方向的相对幅相，

以逼近两个局部传播分量或修正波前。合成后经

ΠH投影，每个最终复权由一条既有支路实现，

器件配置见第2.1节。

当αp
m = 0时退化为单原子。在相同ΠH下有式

（17）的包含关系，但硬件投影、Top-K截断与速

率接受使其不能直接推出真实速率严格提高。

D (1)
pH = {ΠH (ψpq )} ÍD (2)

pH = {ΠH (ψpq1
+

αψpq2
)}# (17)

3.2.2　候选筛选与受限复系数求解

给定 g，在 q1q2Î {12Q} 且 q1 ¹ q2 下

求解

min
q1 ¹ q2|α

p
m| £ αmax


 g - (ψpq1

+ αp
mψpq2 ) 


2

2
# (18)

完整有序原子对有 Q(Q - 1)组。两级 Top-K

先按相关性保留K1个主原子，再按各主原子残差

保留K2 个辅助原子，使高成本候选验证不超过

K1 K2次。截断可能遗漏较优原子，第 4.5节以缩

小字典局部枚举和初始化实验量化该风险。

对固定的非零原子对 (ψpq1
ψpq2 )，式（18）

转为复系数的条件最小二乘问题。关于系数的共

轭求导并令其为零，得到

-ψH
pq2( g -ψpq1

- αp
mψpq2 ) = 0.

辅助原子非零使分母为正，因而无约束最小

二乘解为

αp
m =

ψH
pq2( )g -ψpq1

ψH
pq2

ψpq2

 #(19)

αmax≥0限制辅助原子的相对权重，不是器件

功率上限。令z为待优化复系数，将目标配方后，

与 z有关的项为‖ψpq2
‖2

2|z - αp
m|2；其余项与 z无

关。因此，当式（19）的解在圆盘内时保持不

变，否则径向投影至圆盘边界，得到

α*
c =

ì
í
î

ïï

ïïïï

αp
m |αp

m| £ αmax

αmaxe
jarg ( )αp

m |αp
m| > αmax

# ( )20

命题 1（双原子局部代理误差不增性） 对任

意固定主原子ψpq1
和任意非零辅助原子ψpq2

，令

r1 = g -ψpq1
E1 =  r1 2

2
；在包含 α = 0的系数圆盘

内采用式（20）的最优系数时，双原子最小代理

误差E2满足

E2 = min
|α| £ αmax

 r1 - αψpq2 
2

2
£  r1 2

2
=E1# (21)

证明：α = 0属于系数可行域，故最小误差不

大于单原子误差。无约束解在圆盘内且ψH
pq2

r1 ¹ 0

时，误差减少
||ψH

pq2
r1

2

 ψpq2

2

2

。该结论限于硬件投影前

的局部代理；原始速率改善由后续验证决定。

3.2.3　模拟候选速率验证与矩阵组装

将候选块暂写入模拟矩阵，固定数字方向并

按总功率重新归一化。以同一信道计算候选速率

Rcan与当前速率Rcur，按下式接受：

f +mp = {f can
mp Rcan >Rcur

f cur
mp Rcan £Rcur

# ( )22

式（22）只保证固定设计信道上的速率不

降。估计信道上的接受不能保证未知真实信道速

率单调，不完美CSI采用下述样本规则。接受块

按天线索引立即写回当前模拟列。

3.2.4　不完美CSI下的候选筛选与鲁棒接受

围绕估计信道 Ĥ生成 S 个误差信道样本

H(s) [6]，分别计算局部目标 g(s)。主原子按式

··6



电信科学 XXXX 年第 XX 期

（23）排序，辅助原子以对应残差替代目标。S =

1且H(1)=Ĥ时退化为确定性筛选。

sq =
1
S∑s = 1

S

|ψpq
H g(s)|2 # (23)

固定一次设计的样本集，令各样本速率为

R(s) (F)，以式（24）的保守效用J接受候选。κ ³ 0

控制标准差惩罚，ε为非负增益阈值。数字和模

拟更新及最终分支选择均比较同一效用；该规则

不保证未知真实信道速率逐步提高，TT/ET/TE/

EE仅作离线诊断。

J(F)=means [R(s) (F)]- κ·stds [R(s) (F)]

accept iff J(F can )- J(F cur )> ε# (24)
3.3　数字预编码设计

固定 FRF，令 He =HFRF 并作奇异值分解

（singular value decomposition， SVD）： He =

UeΣeV
H
e 。取Ve中最大Ns个奇异值对应的右奇异

向量F ( )0
BB =Ve (:1:Ns )，构造归一化候选

F can
BB =

Ns F ( )0
BB

 FRFF ( )0
BB

F

# (25)

式（25）给出SVD数字候选[12]。完美CSI按

式（26）比较当前模拟矩阵下的候选与保留方

向；不完美CSI复用式（24）。

F ( )t
BBÎ argmax

ZÎ { }F can
BB F ( )t- 1

BB

R (F ( )t - 1
RF Z)# (26)

首轮采用式（25），后续及最终数字刷新均

执行接受保护。拒绝仅保持数字方向，模拟块仍

继续搜索并按总功率缩放；候选验证不重复

SVD。

3.4　DR²-HBF总体流程与更新机制

算法 1给出统一流程。完美与不完美CSI共

享数字更新、梯度构造、顺序块搜索、硬件投影

和归一化，区别在于候选评分及接受判据。

3.5　单调性与收敛性分析

命题 2（固定信道速率单调性） 固定设计信

道及总功率约束，以 l编号数字或模拟块更新。

若分别按式（26）和式（22）接受，则保留解的

速率满足

R( )l + 1 ³R( )l # (27)
证明：数字更新保留两者中速率较高的方

向；模拟更新只接受严格增益，否则恢复，故有

式 （27）。令 λi 为 (HF)H (HF) 的特征值，由

F 2

F =Ns 及 谱 范 数 次 乘 性 ， 有 0 £ λi £

‖H‖2
2‖F‖2

2 £Ns‖H‖2
2。将该界代入式（7），

得到

0 £R( )l £Nslog2(1 + ρ H 2

2 )  lim
l®¥

R( )l =R*# (28)

算法算法1 基于双分辨率表示的速率导向混合波束成形算法基于双分辨率表示的速率导向混合波束成形算法（（DR²
-HBF））

输入

初始化

步骤1

步骤2

步骤3

步骤4

步骤5

步骤6

步骤7

步骤8

步骤9

步骤10

步骤11

步骤12

步骤13

步骤14

输出

信道H或样本集{H(s)}，局部近场字典Ap，硬件模式

HÎ {APCM }，K1 /K2，Imax，ε，αmax及鲁棒系数κ。

按H初始化满足全连接固定分块参数化的FRF；初始

化FBB、当前速率或效用Jbest及 t = 0。

t¬ t + 1。

固定F ( )t - 1
RF ，按式（25）生成数字候选；完美CSI按

式（26）、样本模式按式（24）接受，并更新当前速

率或效用Jbest。

令Y =HFcur，按式（11）通过Ns维线性方程计算速率

梯度G；样本模式分别计算G(s)。

for m = 1Mt，p = 1P do

根据式（12）建立局部逼近问题，并按式（13）计算

当前RF链路与天线块的局部更新目标g(t)
。

按单信道相关性或式（23）的样本平均相关能量选取

K1个主原子候选。

对每个主原子计算单信道/样本残差，并选取K2个辅

助原子候选。

按式（19）和式（20）求 α，由式（16）合成双原子

向量，再按式（9）执行硬件投影ΠH。

暂时写入候选块并重新归一化FBB；完美CSI计算候

选速率，样本模式计算各样本速率及式（24）的

效用J。

完美CSI按式（22）接受；不完美CSI按式（24）接

受。拒绝则恢复，接受则立即更新FRF、FBB与Jbest。

end for（辅助原子候选循环）

end for（主原子候选循环）

end for（RF链路与固定天线块循环）

记录本轮接受指标 J(t)。若相对增益低于 ε或 t = Imax则

停止，否则返回数字更新。

基于最终FRF生成数字候选并执行相同接受规则；输

出FRF、FBB、F及候选/接受诊断信息。

··7
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式（28）保证固定设计信道的速率值收敛。

固定样本集和非负 κ时，式（24）使 J单调，其

上界不超过各样本速率上界的均值，故效用值亦

收敛；这不保证未知真实信道速率单调。离散索

引、Top-K截断和顺序块搜索使上述结论不能推

出预编码变量收敛、一阶驻点或全局最优性。

所有候选被拒绝时，仅为当前候选集上的块

无改进点；阈值停止仅表示近似停滞。第 4.5节

以 GapK = (Rfull -RTopK )/Rfull 衡量缩小字典的局部

枚举差距，并报告多初始化敏感性。

3.6　计算复杂度分析

设字典规模为 Q、外循环次数为 Iout。由式

（11） ， 梯 度 代 价 为

CG =O(Nr Nt Ns +Nr NS
2 +NS

3 )；等效信道及 SVD

代价为 CSVD =O(Nr NtMt +NrMt
2 )(Nr ³Mt )。每

个块的两级筛选代价为 O((K1 + 1)QNsub )，至多

K1 K2个候选需系数求解、硬件投影及速率验证。

缓存 Z =HF 并增量更新时，单候选代价为 CR =

O(Nr Nsub Ns +Nr NS
2 +NS

3 )。总体为

CDR2 =O ( Iout[CSVD + CG +Mt P ((K1 + 1)QNsub +

K1 K2CR ) ] )# (29)
Top-K 将高成本验证从 Q(Q - 1) 降至至多

K1 K2 次，但仍有 K1Q 量级的辅助相关性筛选，

不能将总复杂度简写为O(K1 K2 )。大规模时等效

信道乘法和字典相关性仍可能成为瓶颈；实测时

间及内存口径见第4.6节。

4　仿真结果与性能分析

4.1　仿真设置与比较原则

表 1 按硬件可行域分组：CM 组比较 CM-

1Atom 与 CM-DR² -HBF[11, 18]， 4 bit QPS-DR²

-HBF 检验量化影响；AP 组比较 AP-AltMin 与

AP-DR²-HBF[14]。FD-WF仅作全数字上界；DG、

SJG和 SIG[18-20]保留原生字典及连接结构，仅作

跨架构参考。

仿真采用 28 GHz 非平稳近场 XL-MIMO 信

道[7]，阵列与字典参数见表 2。基站采用半波长

间距ULA，固定划分为8个连续等长天线块，每

块16根天线；每条非视距路径随机遮挡5个块。

算法参数见表2。AP支路在[01]内连续调幅

并连续调相；CM 采用恒幅 1/√128和连续相位；

QPS在CM约束上采用 4 bit相位量化[14,17]。各算

法均按相同总发射功率归一化。

主SNR及消融实验采用200个配对信道，鲁

棒性实验采用50个配对信道；每次鲁棒设计使用

8个训练不确定样本，以64个独立样本验证均值

和5%分位速率。Top-K、系数上限及初始化诊断

采用 20组随机初始化，复杂度实验每个设置重

复3次。

4.2　不同硬件约束下的SNR性能

图2给出−30～20 dB的平均频谱效率：(a)为

CM、QPS及跨架构参考，(b)为AP组，并以CM-

DR²-HBF参照硬件自由度。各曲线随SNR升高而

增加，FD-WF始终为上界。

表1　不同硬件约束下的算法比较层级

方法方法

FD-WF

CM-DG/OMP/OLS

CM-SJG/SIG

AP-single/AltMin

AP-DR²-HBF

CM-DR²-HBF

模拟硬件约束模拟硬件约束

无模拟网络

恒模/相位量化

恒模或固定子阵

与本文相同幅相范围和量化

幅相可调

恒模/相位量化

连接连接/分块结构分块结构

全数字

全连接/全阵

部分连接/固定子阵

全连接/固定分块参数化

全连接/固定分块参数化

全连接/固定分块参数化

局部表示局部表示

不受模拟约束

单原子

单原子

单原子或独立AP优化

双原子+硬件投影

双原子后恒模投影

比较角色比较角色

性能上界

CM组基线

跨架构参考

AP组公平基线

本文主方法

受限变体

··8
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CM-DR²-HBF在全部SNR采样点均优于CM-

1Atom。0 dB时两者速率为 15.680和 13.646 bit/s/

Hz，配对增益 2.034 bit/s/Hz，95% 置信区间为

[1.876, 2.191] bit/s/Hz； 20 dB 时 为 39.432 和

37.307 bit/s/Hz， 增 益 2.125 bit/s/Hz， 区 间 为

[2.026, 2.224] bit/s/Hz，支持相同恒模全连接约束

下的算法有效性。

4 bit QPS与连续相位CM-DR²-HBF曲线基本

重合；20 dB差值为0.063 bit/s/Hz，95%置信区间

跨 0，本组参数下量化损失不显著。DG-OLS、

SJG-OLS和SIG-OLS的差异涉及字典、连接及硬

件约束，仅反映系统级性能位置。

AP-DR² -HBF 在 − 30～ − 15 dB 略优于 AP-

AltMin，从−10 dB起低于后者。20 dB时两者为

40.331 和 41.919 bit/s/Hz，前者低 1.588 bit/s/Hz，

95%置信区间为[−1.686, −1.491] bit/s/Hz，故不能

声称其在连续幅相域内全面优于独立 AP 优化。

相对CM-DR²-HBF的 0.898 bit/s/Hz增益包含额外

幅度自由度，属硬件—性能折中。

4.3　双原子、速率导向与保护机制消融

消融在同一批 200个信道上比较单/双原子、

代理/速率目标及AP保护版本。图3中，20 dB时

AP-DR²-HBF 达到 40.331 bit/s/Hz，较 AP-1Atom-

Rate、AP-2Atom-Proxy 和未保护的 AP-DR² -Na‐

tive 分别提高 3.023、12.925 和 2.777 bit/s/Hz，相

应 95% 置信区间均不含 0；0 dB 时保护增益仅

0.089 bit/s/Hz，表明其主要修正中高SNR的局部

退化。

图 4 中，20 dB 时 CM-DR²-HBF 达到 39.432 

bit/s/Hz，较 CM-1Atom-Rate 和 CM-2Atom-Proxy

表2　主要仿真参数与统计设置

类别类别

阵列与信道

传输维度

近场字典

DR²-HBF

主实验

鲁棒性

扩展诊断

参数参数

f、Nₜ、Nᵣ、P

Mₜ、Nₛ、L

Qθ、Qr、Q

Iout、K₁、K₂、αmax

SNR、信道数

NMSE、训练/验证样本

Nₜ、初始化/重复数

取值取值

28 GHz、128、8、8

4、4、4

64、20、1280

5、48、24、4

−30～20 dB、200

0～0.20、8/64

128～2048、20/3

说明说明

ULA；半波长间距；固定连续分块

RF链路数、数据流数、路径数

倒数距离0.01～0.20 m⁻¹

阈值10⁻⁴

间隔5 dB；配对样本

50个信道；5%分位速率

Top-K与复杂度分别统计

图2　不同硬件约束下的频谱效率随SNR变化曲线

··9
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分别提高 2.125 和 6.214 bit/s/Hz；0 dB 时增益为

2.034 和 1.697 bit/s/Hz。CM-2Atom-Proxy 在 15～

20 dB增益趋缓，反映局部代理选出的新增原子

经恒模投影后未必提高原始速率；速率接受机制

改善了这一现象。

两组消融表明，双原子表示需结合硬件投影

和原始 log-det速率接受才能形成稳定增益；此结

论限于本文的候选集与顺序更新，不构成全局最

优性证明。

4.4　不完美CSI下的鲁棒性与误差机理

不完美CSI实验采用加性复高斯误差和联合

发射/接收相位斜率、二次相位及复增益扰动的结

构化误差[6-7]。两类样本均经等能量变换，使实

际NMSE等于目标值。标准版本按估计信道筛选

和接受；鲁棒版本使用8个训练样本，取κ=0.5并

按第3.2.4节的保守效用规则接受更新，并将标准

解纳入候选。

图5给出20 dB的真实信道平均速率。NMSE

=0.05时，鲁棒版本在加性/结构化误差下分别提

高 0.364/0.176 bit/s/Hz，95% 置信区间为 [0.153, 

0.575]/[0.071, 0.280] bit/s/Hz。NMSE=0.20时，结

构化误差下提高 0.260 bit/s/Hz；加性误差下仅提

高0.061 bit/s/Hz且区间含0，增益不显著。

图 6基于 64个独立验证样本计算 5%分位速

率。NMSE=0.05 和 0.20 时，鲁棒版本在加性/结

构化误差下的增益分别为 0.361/0.197 和 0.110/

0.281 bit/s/Hz，支持尾部速率改善。

图 7给出已接受更新造成真实信道速率下降

图3　AP硬件下DR²-HBF关键模块消融结果 图4　CM硬件下DR²-HBF关键模块消融结果

图5　不同信道误差下的真实信道平均频谱效率：（a）加性误差；（b）结构化误差
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的比例。鲁棒版本在部分加性误差点降低该比

例，但在NMSE=0.02、0.20时略有升高，结构化

误差下也未一致降低。因此，统计鲁棒性改善不

保证逐更新的真实信道速率单调。

表 3 在 20 dB、NMSE=0.01 的加性误差下进

行TT/ET/TE/EE配对诊断；两个字母依次表示筛

选和接受所用信道，T 为真实信道，E 为估计

信道。

ET、TE相对TT的置信区间均含0，EE则显

著损失 0.419 bit/s/Hz；估计与真实信道的 Top-K

集合平均保持率为 0.639。这支持候选排序与估

计速率接受共同造成设计—评价失配的解释，不

能将性能反转单独归因于双原子系数放大误差。

鲁棒接受改善最终速率，但不能提供未知真实信

道的逐更新保证。

图6　独立验证样本的5%分位频谱效率

图7　已接受更新的真实信道单调性违背概率

表3　估计误差作用环节的TT ET TE EE配对诊断

组别组别

TT

ET

TE

EE

筛选信道筛选信道

真实

估计

真实

估计

接受信道接受信道

真实

真实

估计

估计

平均速率平均速率/(bit·s⁻¹·Hz⁻¹)

37.730

37.749

37.630

37.311

相对相对TT差值及差值及95%置信区间置信区间

0

0.018 [−0.252, 0.288]

−0.100 [−0.315, 0.114]

−0.419 [−0.750, −0.088]

共50个配对信道实现；T和E分别表示真实信道和估计信道。
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4.5　Top-K截断与参数敏感性

为检验Top-K截断风险，在D = 32和 64的缩

小字典上枚举全部有序原子对，与不同K₁/K₂配

对比较。表 4的速率差为完整局部枚举减去Top-

K结果，时间比为Top-K与局部枚举的运行时间

之比。

默认 K₁/K₂ = 48/24 时，D = 32 和 64 的平均速

率差为0.00069和0.00291 bit/s/Hz，时间降至局部

枚举的 76.4%和 29.0%。默认截断在该诊断中兼

顾速率与时间，但局部枚举不能证明全局最优。

表 5 中，αmax = 2 与 4 的统计量相同，默认

αmax = 4在当前设置中未形成约束；αmax = 1的均

值仅高 0.040 bit/s/Hz，小于初始化波动。20组初

始化的标准差不超过 0.181 bit/s/Hz，说明对所用

起点的敏感性有限，仍不能证明变量收敛至驻点

或全局最优。

4.6　运行时间、候选规模与存储开销

复杂度实验固定 8个天线块，将发射天线从

128扩展至 2048，块长随之增加。每个规模执行

2次外循环、重复 3次；在线计时仅覆盖原生单

分支核心搜索，不含离线字典生成。图 8报告平

均时间及MATLAB主变量内存占用之和。

天线数从 128 增至 2048 时，平均时间从

1.745 s增至7.338 s，内存代理从0.0477 MiB增至

0.5160 MiB。固定块数、K₁/K₂及外循环数使各规

模均有 73728 个候选、73735 次原始速率计算；

增长主要来自信道—预编码乘法、字典相关性和

更长块上的候选构造。该内存代理只是实现下

界，并非进程峰值。

128根发射天线下，K₁/K₂依次取 8/4、16/8、

32/16和48/24时，候选数为2048、8192、32768、

73728，平均时间为 0.0857、 0.2445、 0.7753、

1.6128 s，体现高成本验证随K₁K₂增长。增量实

现与完整重算的最终速率差为 1.78×10⁻ ¹ ⁵ bit/s/

Hz，但接收天线数为8时耗时0.820 s，高于完整

重算的0.524 s，故数值一致性不意味着小接收维

度下普遍加速。

AP保护版本顺序执行原生AP、CM起点和

CM热启动AP三个核心搜索，时间常数约为3次

核心搜索，渐近复杂度阶不变；分支顺序复用时

内存保持同阶。图 8只计单分支核心，应用时须

计入上述保护成本。

4.7　硬件成本与归一化能效

表 6 统计 Nₜ = 128、Mₜ = 4、P = 8 时的器件成

本。归一化模型中，基带、RF 链路、相移器、

矢量调制器、可变增益放大器、合路器和功率放

大器的单位功耗依次为 1、 0.2、 0.04、 0.08、

0.05、0.02和1，仅作同一假设下的相对比较。

AP全连接功耗为CM的 2.14倍；20 dB时虽

多 0.898 bit/s/Hz，归一化能效却为 0.4657，低于

CM的0.9732。QPS与CM采用相同的单相移器功

耗，能效接近；缺少分辨率相关器件功耗依据，

表4　Top-K截断与缩小字典局部枚举对比

D

32

32

32

32

64

64

64

64

K₁

8

16

32

48

8

16

32

48

K₂

4

8

16

24

4

8

16

24

平均速率差平均速率差/(bit·s⁻¹·Hz⁻¹)

0.15353

0.05378

0.00129

0.00069

0.50474

0.08433

−0.00035

0.00291

时间比时间比

0.0402

0.1366

0.5150

0.7642

0.0099

0.0344

0.1306

0.2895

主主/辅助原子保持率辅助原子保持率

0.711/0.450

0.914/0.727

0.997/0.858

1.000/0.895

0.458/0.280

0.786/0.573

0.933/0.817

0.975/0.870

结果为20组随机初始化均值；局部枚举只覆盖缩小字典中的一次局部搜索，不是全局最优上界。D = 64、K₁/K₂ = 32/16处的微小负差值源于

贪婪路径依赖。
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不能声称4 bit器件的实际功耗更低。

部分连接的归一化功耗最低，双移相器全连

接介于CM与AP之间；因缺少对应的同信道速

率实验，两者仅比较器件数和功耗。本文直接算

法证据来自CM同硬件组，AP结果反映幅相自由

度、连续优化与实现成本的折中。RF链路数为4

时，1024和2048根天线分别需4096和8192条AP

支路，大规模应用须计入这一器件负担。

5　结束语

本文针对非平稳近场 XL-MIMO 提出 DR²

-HBF：由频谱效率梯度构造局部目标，以双原子

及受限复系数细化波束，通过两级Top-K筛选、

硬件投影和原始速率验证完成更新。双原子局部

代理包含单原子可行解；固定设计信道下，数字

与模拟更新的速率保护使目标值单调有界，但不

保证预编码变量收敛或全局最优。同硬件CM比

较及消融支持该更新机制的有效性，AP版本并

不普遍优于独立AP优化，其收益还需结合器件

成本评价。

不完美CSI实验支持样本鲁棒机制对平均和

尾部速率的改善，但部分误差点增益不显著，且

未知真实信道上的逐更新单调性仍无保证。缩小

字典诊断支持默认截断的速率—时间折中；大规

模计时仅覆盖单分支核心，AP保护需另计多分

支成本，归一化能效也不等同于实际能效。后续

将研究连续AP域搜索、部分连接与双移相器实

现、更强的鲁棒接受规则，以及基于实测器件功

耗的能效评估和收敛条件。

表5　复系数上限与随机初始化敏感性

αmax

1

2

4

平均速率平均速率/(bit·s⁻¹·Hz⁻¹)

23.658

23.618

23.618

标准差标准差

0.181

0.168

0.168

最小值最小值

23.261

23.239

23.239

最大值最大值

23.910

23.886

23.886

图8　发射天线数对单分支核心运行时间和内存代理的影响

表6　不同模拟架构的器件数、归一化功耗和能效

架构架构

AP全连接

CM全连接

QPS全连接

部分连接

双移相器全连接

NPS

0

512

512

128

1024

NVM

512

0

0

0

0

NVGA

512

0

0

0

0

NComb

512

512

512

0

512

NRF/NPA

4/8

4/8

4/8

4/8

4/8

归一化功耗归一化功耗

86.60

40.52

40.52

14.92

61.00

20 dB归一化能效归一化能效

0.4657

0.9732

0.9747

—

—

PS、VM、VGA和Comb分别表示相移器、矢量调制器、可变增益放大器和合路器；归一化能效为频谱效率与归一化功耗之比，不是实际bit/
J。部分连接和双移相器架构没有对应的速率实验，故不计算能效。
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