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摘   要：全息多输入多输出(HMIMO)是6G通信中的新兴技术，相应阵列由固定物理孔径下的密布天线单元组

成。全息MIMO是电磁约束下Massive MIMO天线技术的拓展。全息MIMO系统在有效提升无线通信性能方面具

有极大的潜力。比如，可用最小的功率损耗实现尽可能大的连续孔径，灵活控制目标方向的电磁波传输等。但

是，由于全息MIMO系统包含大量的紧密分布的天线单元，且单元之间的距离小于半波长，因而造成严重的电磁

耦合作用。这些耦合使传统的独立同分布的信道假设失效。因此，如何设计一个有效且贴近实际的信道建模成为

当前全息MIMO研究中最具挑战性的问题之一。针对该挑战，该文研究了基于电磁场理论的4种信道建模方式，

它们都能很好描述全息MIMO系统中的电磁波传输特征。第1种是基于平面格林函数的精确信道建模方式，该方

式将自由空间中点对点的格林函数扩展到平面之间积分形式的格林函数，通过积分计算来构造两个全息MIMO平

面之间的通信信道，但该方法的复杂度较高。第2, 3种方法则分别采用了平面波展开和球面波展开来近似全息

MIMO的通信信道，这两种方案的复杂度更低。其中，基于平面波展开的信道建模形式相对简单，更适用于远场，

但是会低估单元强耦合时的最大系统容量；基于球面波展开的信道建模能更好捕捉电磁波信道几何特征，但其复

杂度较高。最后介绍基于随机格林函数的信道建模方法，主要描述富散射环境或瑞利信道中电磁波的随机特性。
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Abstract: Holographic Multiple-Input Multiple-Output (HMIMO) is an emerging technology for 6G

communications. This type of array is composed of densely distributed antenna elements within a fixed

aperture area. It is an extension of Massive MIMO technology under the practical constraints of antenna
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aperture. HMIMO systems have great potential in significantly improving wireless communication performance.

However, due to the presence of closely spaced antennas, and the distane between antennas is less than half of

the length, severe coupling effects are inevitable and traditional assumption of independent and identically

distributed channel is invalid. Thus, designing an effective and practical channel model becomes one of the most

challenging problems in HMIMO researches. To address these challenges, this paper investigates four channel

modeling approaches based on electromagnetic field theory. The first approach is based on the plane Green’s

function and models the integral of Green’s functions between planes with high complexity. The second and

third approaches approximate the communication channel in HMIMO using plane wave expansion and spherical

wave expansion, respectively, with lower complexity. The channel modeling based on plane wave expansion is

relatively simple and is more suitable for far field, but would underestimate the maximum capacity of the

system under strong coupling between antennas. The channel modeling based on spherical wave expansion

better captures the characteristics of the electromagnetic wave channel but comes with higher complexity.

Finally, a channel modeling method based on random Green’s functions is introduced, primarily describing the

random characteristics of electromagnetic waves in rich scattering environments or Rayleigh channels.

Key words: Holographic Multiple-Input Multiple-Output (HMIMO); Electromagnetic theory; Channel modeling

 

1    引言

事实证明，多天线技术是提高无线通信速率和

可靠性的有效手段，从而推动了 5G 技术的重大发

展。大规模多输入多输出(massive MIMO)就是多

天线技术的一种显著应用。然而，由于大规模多输

入多输出存在半波长天线间距的限制并且实际部署

天线阵列时可用的总孔径面积往往有限，天线的总

数量也受到限制。基于此，6G技术研究中出现了一

个新的研究方向，即全息多输入多输出(Holographic
Multiple-Input Multiple-Output, MIMO)，这种阵

列由固定孔径面积内密布的天线单元组成。全息

MIMO通信系统可以控制传输信号的电磁波，从而

实现尽可能大的天线配置灵活性[1–5]。在全息MIMO
系统中，将多个天线紧密地配置在一个有限区域

内，实现了空间连续的孔径和其他的通信优点[6,7]。

比如，文献[1]理论证明了全息MIMO配置的灵活性

和在谱效率提升方面的优越性。文献[8]表明大规模

的天线通信可以实现超方向性。受益于这些优点，

全息MIMO可以应用于多个通信场景，比如无线能

量转移和室内定位 [1,9]。但是由于多个技术问题，

如何有效利用这项技术仍然具有极大的挑战性。

最主要的挑战之一是信道建模。在传统的通信

系统中，天线间最小间距通常为半波长且假设不同

天线之间不存在耦合性，因此采用独立同分布的

Rayleigh信道假设。但是在全息MIMO系统中，相

邻天线间隔会小于半波长，而在这种情况下，会存

在很强的耦合关系。而且，由于全息MIMO系统的

整体物理尺寸可以达到很大，通信区域也因此从传

统的远场逐渐转移到近场。远场最多可实现两个极

化信道，即可以同时独立地传输两个信息流。随着

传输距离的减少，双极化增加到三极化，即可以传

输3个相互正交方向的信息流。极化系统的信道主

要包括两个部分：同极化分量和交叉极化分量。同

极化分量中发送端和接收端的极化状态是相同的，

交叉极化分量中发送端和接收端的极化状态是不同

的。因此，极化信道的构造更复杂。此外，除了空

间相关性以外，极化信道中存在极化域相关性，而

这两种相关性也有相互影响[10]。而且不同的同极化

信道的功率也不同，但是大部分的文献中假设极化

域信道的等功率分配[11,12]。基于这些原因，传统的

独立同分布的信道假设无法构造复杂的同极化和交

叉极化信道[13]。因此，一个更实用的全息MIMO信
道模型的构建是有必要的。

针对于上述挑战，本文研究了基于电磁波理论

的4种全息MIMO的信道建模：平面通信格林函数

建模，基于平面波展开的信道建模，基于球面波展

开的信道建模和随机格林函数信道建模。 

2    电磁波信道建模
 

2.1  电磁波理论的基础方程

在研究4种电磁信道建模方法之前，需要简单

介绍电磁波理论的基本方程：麦克斯韦方程和格林

函数。麦克斯韦方程可精确地描述电流源与所激发

的电场和磁场之间的因果联系，用以下方程表示[14]

∇× e = −∂b
∂t

∇× h =
∂d

∂t
+ i

∇× d = ρ

∇× b = 0


(1)

e h d b

i ρ

其中， 和 分别表示电场和磁场， 和 表示电感应

和磁感应强度， 表示电流密度， 表示电荷密度。

则对应的空间-频率域的麦克斯韦方程可以表示为[14]
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∇×E = iωB

∇×H = −iωD + I

∇×D = ρ

∇×B = 0

 (2)

I E

H

D = εE ε

B = µH µ r′

J (r′) r

E (r)

由电流密度 所激发的电磁场包含电场 和磁

场 。其中，在各向同性介质中，电通量密度线性

依赖于电场密度，即 ，其中 是介电常数。

类似地， ， 是磁导率。若在位置 处存

在一个激励电流 ，在观测位置 处产生的电场

可用并矢格林函数表示为[15,16]

E (r) ≜ iωµ
∫
S

ds′
−
G (r, r′) · J (r′) (3)

S其中， 可认为是发送端全息MIMO的包围面，自

由空间的并矢格林函数为[17]

Ḡ (r, r′) ≜
[
Ī +

∇∇
k20

]
g (r, r′) (4)

−
I ∇∇g(·)

g(·) k0 = 2π/λ λ

其中， 是单位阵， 表示为标量格林函数

关于其自变量的2阶导数，波数 ( 是

波长)。标量格林函数的解析表达式为[17]

g (r, r′) ≜ eik0|r−r′|

4π |r − r′|
(5)

Ḡ (r, r′)

R = r − r′

格林函数 是一种操作函数，它可将电

场矢量与源矢量线性联系到一起。而在均匀介质

中，电磁波传输过程不仅是线性的，且格林函数仅

依赖于场点与源点的距离矢量  [18]，满足

空间平移对称性。而自由空间是一个线性空间平移

不变的传输媒介，因此格林函数等价于这个线性系

统的脉冲响应，相应的电场可通过卷积操作来计

算，并且可用合适的正交基函数来表征这个电场。 

2.2  平面通信格林函数建模

J (r′)

E (r)

基于自由空间的格林函数，可以将点对点的通

信扩展到全息MIMO的通信[19]。由电流 所激

发的半自由空间的电场 为[15]

E (r) ≜ iωµ
∫
S

ds′
−
G (r, r′) · J (r′) (6)

其中并矢格林函数可以表示为[17]

Ḡ(r, r′) = (1 + i/ (k0r)− 1/
(
k20r

2
)
)

−
I g(r, r

′)

+ (3/
(
k20r

2
)
− 3i/ (k0r)− 1

)−→r −→r g
(
r, r′)
(7)

Ns

∆s = ∆s
x∆

s
y

(x′n, y
′
n)

(x′0, y
′
0)

通过把全息MIMO平面分成多个块，并对这些

块进行面积积分可以得到电场，如图1所示。文献[20]

计算了从一个平面源散射的声波电场，作者使用了

标量格林函数。基于这个工作，[19]使用标量格林

函数推导了近场信道建模。具体而言， 个全息

MIMO子块的面积为 。每个子块可以在

第一个坐标系中视作源点 ，而在第2个坐标

系中则为以 为中心的子块。通过这种设置，

电场可以表示为多个子块区域的积分

E (r) =

Ns∑
n=1

∫
∆s

dr′nḠ (r, r′n) · J (r′n)

=

Ns∑
n=1

∆s
x/2∫

−∆s
x/2

∆s
y/2∫

−∆s
y/2

dx′0dy
′
0

·
[
Ī +

∇∇
k20

]
eik0rn

4πrn
J (r′n) (8)

rn其中距离 表示为

rn = |r − r′n| =
√
(x̂n − x′0)

2
+ (ŷn − y′0)

2
+ z2 (9)

 

 
图 1 发送端和接收端全息MIMO系统的电磁波传输区域划分
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x̂n ≜ x− x′n ŷn ≜ y − y′n其中 并且 ，假设电流分布

与位置无关并在之后的推导中忽略这个常数。

∆s
x ∆s

y如果 和 足够小，而每个离散场点与源点

的距离相比于发送源的维度足够大，则可以使用

Fraunhofer近似和Taylor展开来计算每个子块的积

分，即

E
(
R̃n

)
=

Ns∑
n=1

∆s
x/2∫

−∆s
x/2

∆s
y/2∫

−∆s
y/2

dx′0dy
′
0

· G̃ (x̂n, ŷn;x
′
0, y

′
0)

=∆s
Ns∑
n=1

eik0R̃n

4πR̃n

sinc
k0x̂n∆

s
x

2R̃n

sinc
k0ŷn∆

s
y

2R̃n

(10)

∆s = ∆s
x∆

s
y sinc (x) = sin (x) /x其中 ,  ，且

G̃ (x̂n, ŷn;x
′
0, y

′
0) =

exp
{
ik0

[
R̃n − x̂nx

′
0

R̃n

− ŷny
′
0

R̃n

]}
4πR̃n

=
eik0R̃n

4πR̃n

exp
[
ik0

(
− x̂nx

′
0

R̃n

)]
· exp

[
ik0

(
− ŷny

′
0

R̃n

)]
(11)

将并矢格林函数中的两项定义为

c1

(
R̃n

)
=

(
1 +

i

k0R̃n

− 1

k20R̃
2

n

)

c2

(
R̃n

)
=

(
3

k20R̃
2

n

− 3i

k0R̃n

− 1

)


(12)

n第 个发送子块天线和接收点之间的极化信道可以

表示为

Hn = E
(
R̃n

)
Cn = E

(
R̃n

) [
c1

(
R̃n

)
I

+c2

(
R̃n

)−→r n
−→r n

]
(13)

−→r n ≜ (r − r′n)/rn其中单位向量 表示为发送-接收子

块天线间的方向。

∆r ≜ ∆r
x∆

r
y m

n

通常情况下，接收端全息MIMO比发送端MIMO

要小很多，因此，可以假设每个子块天线接受的功

率正比于接收区域 。所以，第 个接收子

块天线和第 个发送子块天线间的信道可以表示为

Hmn =∆s∆r e
ik0R̃mn

4πR̃mn

sinc
k0(xm − x′n)∆

s
x

2R̃mn

· sinc
k0(ym − y′n)∆

s
y

2R̃mn

Cmn (14)

Cmn≜c1
(
R̃mn

)
I+c2

(
R̃mn

)−→r mn
−→r mn∈C

3×3

其中 。

但是，基于格林函数的建模方式需要积分计

算，复杂度很高，因此可以考虑使用近似的方法构

造全息MIMO系统的信道：平面波模型和球面波模

型，如图2所示。

总结：平面格林函数建模远近场通信信道均

可，是一种精确的信道建模方式；这种方式将自由

空间中点对点的格林函数扩展到了平面与平面之间

做积分的格林函数，通过复杂的积分计算来构造两

个全息MIMO平面之间的通信信道，可以充分揭示

近场球面波非均匀相位特性、多极化特性等近场效

应，缺点是复杂度较高。 

2.3  傅立叶平面波信道展开建模

在平面波模型中，入射信号是平面波，因此，

发送端(接收端)全息MIMO的所有天线的方位角

 

 
图 2 发送端和接收端的平面波模型与球面波模型
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θ ϕ和仰角 都相同。通过Weyl’s分解，自由空间的

标量格林函数可以表示为一系列的平面波，即[21]

eik0r

r
=

ik0
2π

∫ ∞∫
−∞

1

kz
exp [ik0(kxx+ kyy + kz|z |)]

· dkxdky (15)

其中

kz =
√
1− k2x − k2y, k2x + k2y ≤ 1

kz = i
√
k2x + k2y − 1, k2x + k2y ≥ 1

 (16)

G (r)因此，标量格林函数 主要由两部分构成[21]

G (r) = GE (r) +GH (r) (17)
GH (r)其中 包含了传输平面波(同质部分或行波部

分)，即

GH (r) =
ik0
2π

∫ ∫
D

1

kz
exp [ik0 (kxx+ kyy + kz |z|)]

· dkxdky

(a)ik0

1∫
0

exp [iα (z) v] J0

[
β(x, y)

√
1− v2

]
dv

(18)
D =

{
(kx, ky) |k2x + k2y ≤ 1

}
(a)

J0

α (z) = k0 |z| β (x, y) =

k0
√
x2 + y2 v GE (r)

其中积分区域为 ， 采

用了球坐标系， 是第1类零阶贝塞尔函数，与

坐 标 系 相 关 的 参 数 和

，其中 是线积分量[21]。而函数

则包含了所有的指数衰落平面波(消逝波部分)

GH (r) =
ik0
2π

∫ ∫
−
D

1

kz
exp [ik0 (kxx+ kyy + kz |z|)]

· dkxdky

(a)k0

∞∫
0

exp [−α (z) v] J0

[
β(x, y)

√
1 + v2

]
dv

(19)
−
D=

{
(kx, ky) |k2x + k2y ≥ 1

}
GH (r) D

其积分区域为 。电场的

行波部分 在圆形积分区域内 是有限的，在

文献[3]中提出了一个在远场区域的基于平面波展开

的信道建模。具体来说，基于上述格林函数公式推

导得到了视距通信环境的信道，而其中只考虑前向

平面波。以下部分是此方法的细节。

z z

Ha(kx, ky, κx, κy)

如果发送源的放置方向为 轴，且沿着 轴的

相移先被提取出来，从而得到一个2维波数域信道

响应 。则远场波数域信道和对应

的空间域信道响应通过傅里叶变换相联系[22]

h (r, s) =
1

(2π)2
∫∫ ∫∫

D(k)×D(κ)

ar(kx, ky, r)

·Ha(kx, ky, κx, κy)as(κx, κy, s)

· dkxdkydκxdκy (20)

ar(kx, ky, r) (as(κx, κy, s ))

k = (kx
−→x , ky−→y )

(κ = (κx
−→x , κy−→y )) r s

其中 是接收响应(源点响

应)，它可以将接收(发送)传播方向

映射到接收点 (源点 )的激发电

流，且这个关系可以表示为[22]

as (κx, κy, s) = eiκ
Ts = ei[κxsx+κysy+γ(κx,κy)sz ]

ar (kx, ky, r) = e−ikTr = e−i[kxrx+kyry+γ(kx,ky)rz ]

}
(21)

Ha(kx, ky, κx, κy)角度域响应 为

Ha (kx, ky, κx, κy)

=
A(kx, ky, κx, κy)W (kx, ky, κx, κy)

γ1/2(kx, ky)γ1/2(κx, κy)

=
√
S(kx, ky, κx, κy)W (kx, ky, κx, κy) (22)

γ (kx, ky) =
√
k20 − k2x − k2y

A(kx, ky, κx, κy) W (kx, ky, κx, κy)～

N (0, 1) S(kx, ky)

h (r)

其中 ，有界谱效率因子

是一个非负函数，

包含了信道的随即特性。 是空间域

信道 的带限2D功率谱密度。在各向同异性传

播环境中，上述假设能很好地与Clarke模型相统一[22]。

D (k)×D (κ)

Ha(lx, ly,mx,my)

Ha(kx, ky, κx, κy)

2π/Ls,x × 2π/Ls,y

Ls,x Ls,y

2π/Lr,x × 2π/Lr,y Lr,x Lr,y

既然远场区域受限于支撑集 ，那

么对这个集合做离散化处理是很合理的，即：可以

用这个支撑集的信道响应的采样点

来表征连续角度域响应 。发送端

的每个离散化区域的大小为 ，其

中 和 分别是发送端全息MIMO矩形平面的

长和宽。类似地，接收端的每个离散化区域的大小

为 ，其中 和 分别是接收端

全息MIMO矩形平面的长和宽。

(lx, ly,mx,my)

Ha (lx, ly,mx,my)～N
(
0, σ2(lx, ly,mx,my)

)第 个采样点的近似波数域信道

为 ，这

个变量的方差为[22,23]

σ2 (lx, ly,mx,my)

=
1

(2π)4
∫∫ ∫∫

Ws(mx,my)×Wr(lx,ly)

S(kx, ky, κx, κy)

· dkxdkydκxdκy (23)

Ws(mx,my) Wr(lx, ly) (mx,my) (lx, ly)

σ2 (lx, ly,mx,my) = σ2
s (mx,my)σ

2
r (lx, ly)

σ2
s (mx,my) σ2

r (lx, ly)

其中 和 是第 和

个采样点在发送端和接收端的积分区域，如图3所
示。在各向同异性传输中，散射环境可以解耦得到

[22]，且源点

到接收点 的功率转移可以通过

积分的方式计算[23]。

尽管平面波假设的计算形式更简洁，但它会低

估真实的信道容量，尤其是在短距离通信中存在很

强的天线间干扰时，关于信道容量的估计误差会更

严重[24]。容量计算公式为[24]
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C = log2

∣∣∣∣Inr +

(
SNR
nt

)
HH�

∣∣∣∣ (24)

因此，当使用平面波模型时，容量为

C = log2 |Inr + nrSNR| (25)

min(nt, nr)log2

∣∣∣∣1 + nrSNR
min (nt, nr)

∣∣∣∣
当发送端和接收端距离很远时，信道矩阵的秩为

1。因此，容量不会随着天线间距和阵列地理位置

而变化。最大容量为 ，

当且仅当信道矩阵的特征值相等时才能达到这个最

大容量。在实际WLAN应用中，随着距离的增

加，最大速率可以实现，而这证实了应当使用更为

准确的球面波模型[24]。

总结：平面波展开是一种近似全息MIMO的通

信信道的方法，主要建立空间域信道和波数域信

道之间的联系，复杂度相较于第1种方法更低一

些。缺点是基于平面波展开的信道建模形式简单，

更适用于远场，同时会低估耦合性很强时的最大系

统容量。 

2.4  球面波展开信道建模

在短距离通信中，发送端产生的电磁波一般假

设是球形波，即：每对发送端-接收端天线的方位

角和仰角都是不同的。文献[25]使用球面波展开构

造存在中继(由多个子块天线构成)的通信信道，其

中发送端和接收端的位置矢量为

pt = (Dtcosφtsinθt, Dtsinφtsinθt, Dtcosθt)

pr = (Drcosφrsinθr, Drsinφrsinθr, Dtcosθr)

}
(26)

Dt Dr

φ θ

ht = vec (Mt) Mt ∈ CNx×Ny

Nx, Ny (n,m)

其中 和 分别是发送端和接收端到中继的距离，

和 分别表示为方位角和极化角。从发送端到中

继的基带信道为 ，其中

和 是中继的长和宽，第 个元为

[Mt]n,m =
√
PLt

n,meikD
t
n,m (27)

PLt
n,m (n,m)

Dt
n,m

其中 表示接收端和第 个块天线的路径

损耗， 是对应的距离。接着基于平面散射定

理计算出路径损耗，则中继上每一个天线的散射电

场的模值平方为[25]

∥Es∥2 =

(
LxLy

λ

)2 |Ei|2

D2
r
F (θt, φr, θr)sinc2 (X)

· sinc2 (Y )

≈
(
LxLy

λ

)2 |Ei|2

D2
r
F (θt, φr, θr) (28)

F (θt, φr, θr) ≜ cos2θt
(
cos2θrcos2φr + sin2φr

)
X ≜ πLx/λ · sin (θr) cos (φr) Y ≜ πLy/λ · [sin (θr)
sin (φr)− sin (θt)] Lx ≤ λ

Ly ≤ λ X ≈ 0 Y ≈ 0 sinc (X) ≈ 1

sinc (Y ) ≈ 1

其中 ,

和
  [ 26 , 11 ]。近似成立条件为 ,

时，由于 和 ，可得

和 。

Pt Ei

|Ei|2/ (2η) = PtGt/
(
4πD2

t

)
η

Gt

(n,m)

进一步地，发送端功率 和散发电场 的关系

可以表示为 ，其中 为自

由空间阻抗， 为发送天线增益。因此，在第

个元的吸收损失为[25]

PLn,m =
GtGr(LxLy)

2(
4πDt

n,mD
r
n,m

)2F (θt, φr, θr)

· e−κabb(f)(D
t
n,m+Dr

n,m) (29)

κabb (f) f其中 为载波频率 的吸收损耗，而这种通过

球面波展开获得的路径损耗可以进一步用于构造全

息MIMO系统的信道。

总结：球面波展开信道建模几何意义明确，参

数计算较为方便。缺点是必须事先知道环境参数，

需要感知技术辅助，并且只能建模自由空间中点对

点信道。 

 

 
图 3 发送端和接收端全息MIMO的空间域天线分布和对应的波数域采样点
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2.5  随机格林函数信道建模

在2.2节中介绍的基于格林函数的建模方式较

为直观，其中发送平面和接受平面之间的信息传递

完全由标量或并矢格林函数进行描述，并且也主要

基于对格林函数的空间积分进行数学近似以构建信

道。但弊端在于这种信道建模方式的应用场景受限

于格林函数的适用场景。式(7)中的解析形式的并

矢格林函数对应的是自由空间传输条件，更方便建

模LOS通信场景下的信道。而通过随机格林函数方

法可以对基于格林函数的信道建模进行扩展，将存

在散射体的情况同样纳入考虑，使得格林函数中同

时包含相干分量和非相干分量。

r′

文献[27]基于Wigner随机矩阵理论和Berry随
机波假设建立了随机格林函数方法，以统计方式建

模了多径和富散射环境下的电磁传播行为，作为大

型复杂封闭环境中矢量波方程的有效统计解。对于

处在 位置的点源而言，描述其辐射的并矢格林函

数满足方程

∇×∇×G (r, r′)−
(
ω2µϵ+ iωµσ

)
G (r, r′)

= Iδ (r − r′) (30)

同样的，并矢格林函数也可以由特征函数展开

进行构建[28]

G (r, r′) =
∑
i

Ψi(r, ki)⊗ Ψi(r
′, ki)

k2 − k2i + i
k2

Q

(31)

⊗ Ψi

i

其中 代表矢量的外积运算， 代表通信环境的第

个矢量特征函数。精确的矢量特征函数值难以计

算，且和通信环境中的散射体形状和位置强相关，

通信环境的细微改变都可能对特征函数矢量造成较

大影响，使得直接应用式(31)存在较大困难。但通

过将精确的矢量特征值替换为基于随机平面波叠加

的近似特征函数，并将精确的特征值替换为基于随

机矩阵理论的随机特征值，可以对式(31)进行近似[27]

并且所产生的随机并矢格林函数在统计特性上和精

确建模的并矢格林函数相等，计算结果表示的是通

信环境中电磁场的概率分布函数。

r′ r在源点 和观测点 都处于漫反射环境中，远

离金属边界时，特征函数可以通过许多方向和振幅

均匀分布的平面波的线性叠加来近似

Ψi (r, ki) = Ψθ
i (r, ki) θ̂ + Ψφ

i (r, ki) φ̂ (32)

θ φ其中 方向和 方向的分量可以用平面波线性叠加

表示为

Ψθ
i (r, ki) ≃ lim

N→∞

N∑
n=1

[ancosψncos (kiên · r + βn)]

Ψφ
i (r, ki) ≃ lim

N→∞

N∑
n=1

[ancosψncos (kiên · r + βn)]


(33)

ψn, ên βn

a2n

2/NV V

其中 和 分别代表平面波的极化角、传播方

向和电磁波相位角，它们之间互相独立且在富散射

环境中均视为均匀分布随机变量，幅度 满足均值

为 ， 为电磁仿真中腔体的体积。以上球坐

标表示对应的笛卡尔坐标系表示为

Ψi (r, ki) = Ψx
i (r) x̂+ Ψy

i (r) ŷ + Ψz
i (r) ẑ (34)

其中各个坐标的系数为

Ψx
i (r) ≃ lim

N→∞

N∑
n=1

[an (−cosψnsinφn − sinψncosφncosθn) cos (kiên · r + βn)]

Ψy
i (r) ≃ lim

N→∞

N∑
n=1

[an (cosψncosφn − sinψnsinφncosθn) cos (kiên · r + βn)]

Ψz
i (r) ≃ lim

N→∞

N∑
n=1

[ansinψnsinθncos (kiên · r + βn)]


(35)

an θn φn其中 ,  和 分别代表电磁波幅度、仰角和水平

角。由中心极限定理可知，以上系数均为0均值高

斯随机变量，其方差可以通过使用积分求解所有平

面波的连续平均值进行近似计算，取代定义中的求

和式

1

N

∑
n

[f ] ≈ 1

2π

2π∫
0

dψ
1

4π

2π∫
0

dφ

π∫
0

dθ [fsinθ] (36)

f θ, φ, ψ

Vxx=∥Ψx
i (r)∥2 = 1/3V = Vyy = Vzz Vxy = Vxz =

Vyz = 0

是自变量为 的函数。积分得到的方差结果

为 ,  

。

Ψi (r, ki) Ψi (r
′, ki)

R = |r − r′|

此外，由于发送源和接受点之间可能同时存在

直射路径和散射路径，两者的电磁场特征函数之间

必然存在联系，因此还需要推导 和

之间的协方差。记两者之间的距离差为 ，

以上坐标系数之间的协方差方程为

Cxx (R) = ⟨Ψx
i (r) , Ψx

i (r′)⟩ = 1

3V
f⊥ (kiR)

= Cyy (R)

Czz (R) = ⟨Ψz
i (r) , Ψz

i (r′)⟩ = 1

3V
f∥ (kiR)


(37)
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f⊥ (kiR) f∥ (kiR)其中 表示横向相关性， 表示纵向相

关性，在富散射环境中表达式为

f⊥ (kiR)=
3

2

[
sin (kiR)
kiR

− sin (kiR)−kiRcos (kiR)
(kiR)

3

]

f∥ (kiR) = 3
sin (kiR)− kiRcos (kiR)

(kiR)
3


(38)

ωx
i , ω

y
i ,

式(35)中的表达式便于计算出富散射电磁环境对应

特征函数的均值和协方差，同时由于其表达式符

合中心极限定理，这些系数本身也是0均值的高斯

随机变量，为便于简写,发送端和接收端分别用

ωz
i ; (ω

x
i )

′
, (ωy

i )
′
, (ωz

i )
′

Ψi (r, ki) ≃ ωx
i x̂+

ωy
i ŷ + ωz

i ẑ;Ψi (r
′, ki) ≃ (ωx

i )
′
x̂+ (ωy

i )
′
ŷ + (ωz

i )
′
ẑ

进 行 表 示

。

至此，并矢格林函数理论分解(32)中的特征函数外

积可以写为

D (r, r′; ki) =Ψi (r, ki)⊗ Ψi (r
′, ki)

=ωx
i (ω

x
i )

′
x̂x̂+ ωx

i (ω
y
i )

′
x̂ŷ + ωx

i (ω
z
i )

′
x̂ẑ

+ ωy
i (ω

x
i )

′
ŷx̂+ ωy

i (ω
y
i )

′
ŷŷ

+ ωy
i (ω

z
i )

′
ŷẑ + ωz

i (ω
x
i )

′
ẑx̂

+ ωz
i (ω

y
i )

′
ẑŷ + ωz

i (ω
z
i )

′
ẑẑ (39)

其中出现的6个高斯随机变量之间的协方差矩阵为
Vxx 0 0 Cxx (R) 0 0
0 Vyy 0 0 Cyy (R) 0
0 0 Vzz 0 0 Czz (R)

Cxx (R) 0 0 Vxx 0 0
0 Cyy (R) 0 0 Vyy 0
0 0 Czz (R) 0 0 Vzz

 (40)

Vxx = Vyy = Vzz = 1/3V V其中 ， 表示空腔环境的

体积。

由(31)可知，在富散射环境中采用随机平面波

近似时得到的统计随机格林函数为

GS(r, r
′; k) ≈

∑
i

D(r, r′; ki)

k2 − k2i + i
k2

Q

(41)

G0 (r, r
′; k) =

(
I +

∇∇
k2

)
e−jk|r′−r|

4π |r′ − r| GS(r, r
′; k)

G0 (r, r
′; k)

k2i ̸= k2

k2i ≈ k2

进一步地，通过对并矢格林函数求均值并与自由空

间标准并矢格林函数

对比可以发现，随机并矢格林函数

的均值和标准并矢格林函数 的实部相

同，因此，可以将随机并矢格林函数分为两部分，

第1部分由 的求和项构成，代表平均值，第

2部分由 的项构成，代表随机电磁场的波动

GS(r, r
′; k) ≈Re

[
G0 (r, r

′; k)
]
+
∑
m

D(r, r′; km)

k2 − k2m + i
k2

Q

=Re
[
G0 (r, r

′; k)
]

+
∑
m

D(r, r′; km)

λm + iα

kV

2π2 (42)

α

α = k3V /
(
2π2Q

)
λm =

(
k2−k2m

)
kV /2π2

r r′

r r′

其中， 是一个宏观无量纲损耗参数并定义为

且 。上式

描述了对应散射场的随机格林函数的均值和波动部

分，描述了 点的电流源如何在 点产生矢量场，

只有从 到 的LOS才会对平均部分产生影响，而

随机散射环境影响波动部分。

总结：随机格林函数建模不仅同时适用于远近

场通信信道建模，并且建模信道结果可以明确区分

相干路径信道和非相干路径信道对接收电磁场的影

响，物理含义清晰；缺点是计算复杂度高并且只适

用于富散射环境，同时建模结果是统计结果而不能

够精确描述某个特定空间位置上的电磁场结果。 

3    仿真结果

∆r

∆s = λ/3

∆r = λ/2 ∆r = λ/6

∆r = λ/2

图4表示了不同接收端天线间距 的信道相关

矩阵的特征值。其中，发送端的天线数为900，接

收端的天线数为576，发送端的天线间距 。

如图所示，前几个特征值很大但是并不相等，而且

特征值很快趋近于0。这意味着在各向同异性环境

中，耦合因子的强度并不都是相等的，从而反映了

多用户全息MIMO信道的空间相关性。此外，贴片

天线之间的距离越小，则耦合因子的强度分布越不

均匀，而且特征值也衰落地越快，即相关性越强。

比如说，曲线 的衰落速度比曲线

慢。通常，间距为 时信道的相关性假设为

零(但这只是一个理想假设，实际上，即使天线间

 

 
∆图 4 不同接收间距 信道相关矩阵特征值
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∆r = λ/2

∆r = λ/2

隔为 时，也存在相关性)，因此也被视做

是门限方案。可以从图中看出，没有一个方案的特

征值性能可以与参考方案近似，即使是最接近的曲

线 也与参考方案有一定的差别。以上现象

证明多用户全息MIMO系统的电磁信道并不应该采

用独立同分布的衰落模型(不存在耦合，所有特征

值始终相等)来构造。

图5显示了傅里叶平面波建模和格林函数建

模得到信道的空间相关性，我们重点讨论各向同性

传播情况，因为它是生成任何非各向同性信道的

关键。从中可以看出，仿真平均自相关函数与

Clarke信道模型自相关函数的闭合形式非常吻合，

这些数值结果验证了所开发傅里叶平面波建模和

格林函数建模信道在传播模型上的准确性，以及在

实际尺寸的紧凑型矩形阵列上建立辐射场模型的适

用性。

 
 

 
图 5 信道建模相关性验证

 

图6显示了傅里叶平面波建模信道以bit/(s·Hz)
为单位绘制了天线间距在小于半波长情况下变化时

对应的遍历容量关系图。尽管波数域采样是有限

的，但本文观察到了信道容量曲线和Clarke模型的

完美匹配，验证了在各向同性传播条件下的物理低

阶近似。此外 i.i.d. 瑞利衰落的容量作为参考。与

该模型相比，天线间隔小于半波长时会出现较大差

距，这是由于天线间隔减小时天线之间会自然产生

相关性。这就证明，i.i.d. 瑞利衰落非常不足以模

拟亚波长间距平面阵列的信道。

λ = 1

0.4λ

0.5λ

三极化全息MIMO，双极化全息MIMO，和传

统的单极化全息MIMO的系统容量对比如图7所示。

波长  m，发送端和接收端分别配置了36和9个
贴片天线，相邻天线间的距离为 。在图7(a)
中，用户与发送端全息MIMO的距离为 。如图

 

 
图 6 傅立叶平面波建模信道容量对比天线间隔

 

 
图 7 三极化全息MIMO、双极化全息MIMO和传统单极化全息MIMO系统的信道容量对比
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所示，三极化全息MIMO完全利用了极化信息，因

此容量也最大，而且容量随着信噪比(SNR)的增加

而增加。但是，当发送端和接收端的距离z增加时，

三极化全息MIMO和双极化全息MIMO的差距也逐

渐变小，如图7(b)所示。这证明了z极化分量会随

着距离增加而快速下降，并且随着距离的增加，三

极化和双极化全息MIMO的性能曲线逐渐重合。 

4    结束语

针对全息MIMO通信系统，本文研究了基于电

磁波理论的4种信道建模方案，即：平面通信格林

函数建模，基于平面波展开和基于球面波展开的信

道建模和基于随机格林函数的信道建模。其中，平

面通信格林函数的建模方法从点对点的自由空间的

格林函数出发，研究了平面之间基于格林函数的电

磁信道建模。但这种方案需要积分运算，复杂度很

高，因此也可采用平面波展开和球面波展开这两种

近似方法。平面波展开的信道建模形式要更为简洁，

而基于球面波展开的信道建模方式则更为复杂。但

是这两种建模方式都是近似的信道建模方法，而且

基于平面波展开的信道建模方法不能很好地用于近

场信道的容量分析。基于随机格林函数的建模方法

并不直接建模信道，而侧重于描述环境中电磁场的

随机特性，需要转换后才能建模随机信道。

λ/2

仿真结果表示随着发送端和接收端距离的增

加，容量最高的三极化通信也会逐渐退化到容量较

低的二极化通信，而通信区域也由近场转移到远

场。因此，如果要使用形式更简洁的近似信道建

模，那么需要在不同的区域考虑使用不同的信道建

模方法。同时，仿真中还比较了不同天线间距的全

息MIMO通信系统在远场的信道相关矩阵特征值，

仿真结果表示天线间间距越大，则信道的相关性越

小。但是，即使天线间间距增加到 ，仍然存在

信道相关性。因此，传统的独立同分布的信道假设

并不适用，这在与Clarke模型的对比中同样得到了

验证。本文研究的这四种电磁波信道建模为相关的

理论分析提供了全新的观点：将电磁波理论与信息

理论相结合才可以研究实际全息MIMO系统的应用

和性能极限。

对于全息MIMO信道建模而言，仍有许多问题

值得研究，如密布天线元件耦合效应对信道的影

响、利用全息MIMO电磁调控能力适应信道、复杂

非均匀环境下的信道建模等问题，是一个有许多开

放问题的研究领域。
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