
Synteza wzoru wiązki układów analogowych 

Mając układ antenowy i cyfrowy kształtownik wiązki, można tworzyć indywidualnie sterowane wiązki 

wielowiązkowe przy użyciu algorytmów adaptacyjnego kształtowania wiązki, ale osiąga się to wysokim 

kosztem zarówno rozwiązań analogowych, jak i sprzęt cyfrowy, a także zużycie energii. Jak omówiono 

w rozdziale 1, matryce analogowe mogą potencjalnie oferować znaczące korzyści w porównaniu z 

matrycami cyfrowymi do kształtowania wiązki, takie jak niższe koszty produkcji i mniejsze zużycie 

energii. Jednak bez bezpośredniego dostępu do sygnałów cyfrowych, w układach analogowych nie 

można łatwo zastosować adaptacyjnych algorytmów kształtowania wiązki w celu optymalizacji 

wzorców wiązek w czasie rzeczywistym. W rezultacie inżynierowie anten mają tendencję do uciekania 

się do przełączników w celu przełączania wiązek lub metod syntezy układu w celu utworzenia 

pożądanych, ale często stałych wzorów wiązek. Zastosowanie jednego algorytmu syntezy macierzy do 

wytworzenia i optymalizacji wzorów wiązek spełniających wymagania wszystkich systemów jest 

niezwykle trudne, jeśli nie niemożliwe. Wynika to częściowo z różnorodności i elastyczności topologii 

macierzy. Na przykład istnieją tablice o rozkładzie równomiernie i nierównomiernie; istnieją tablice ze 

stałymi i rekonfigurowalnymi elementami; istnieją także macierze do skanowania jednowiązkowego i 

wielowiązkowego. Każda konfiguracja tablicy może mieć inny zestaw zmiennych, które mogą zmieniać 

charakter funkcji celu. Co więcej, na skuteczność różnych algorytmów syntezy wpływają również różne 

ograniczenia praktyczne. W dużej mierze te zagadnienia tablicowe są podobne do samych algorytmów 

optymalizacyjnych – charakter optymalizacji Problem optymalizacji decyduje o przydatności niektórych 

algorytmów. Niemniej jednak oczekuje się, że algorytmy syntezy układów analogowych odegrają 

kluczową rolę w obecnych systemach 5G i przyszłych 6G, a także w późniejszych systemach. W tym 

rozdziale zajmiemy się szeregiem problemów związanych z syntezą macierzy, stojących przed 

projektowaniem macierzy 5G, 6G i innych. Obejmują one syntezę cieńszych układów w celu obniżenia 

kosztów; synteza układów antenowych z wykorzystaniem rotacji elementów w celu uproszczenia sieci 

zasilającej; synteza wzorców sum i różnic dla komunikacji z ruchomymi platformami; oraz syntezę 

wielowiązkowych układów jednowejściowych i wielowyjściowych (SIMO). 

Cienkie układy antenowe 

Jak zauważono wcześniej, duża liczba stacji bazowych 5G, zwłaszcza tych pracujących na 

częstotliwościach fal milimetrowych, będzie wyposażona w masywne układy anten. Teoretycznie, aby 

zmaksymalizować korzyści, potrzebna jest „pełna” tablica. Zalety pełnych macierzy obejmują wysokie 

wzmocnienie, niski poziom listków bocznych (SLL) i obsługę wielu użytkowników. Jednakże wdrożenie 

i eksploatacja w pełni masywnych macierzy wiąże się z wysokimi kosztami inwestycji kapitałowych i 

eksploatacji. W praktyce można więc uciekać się do cienkich tablic, w których usuwa się znaczną liczbę 

elementów tablicy. Pocienienie można zrealizować na etapie projektowania, w którym usuwa się 

niektóre elementy układu, zachowując stałe wymiary układu, aby zachować wąskie szerokości wiązek 

i niskie SLL. Ścienienie może być również realizowane podczas operacji, w których niektóre elementy 

anteny są „uśpione” w celu oszczędzania energii poza godzinami szczytu. Te dwa scenariusze w 

rzeczywistości prowadzą do tego samego problemu optymalizacyjnego, chociaż ten drugi może być 

konieczny rozwiązanie w czasie rzeczywistym. Biorąc pod uwagę liczbę elementów anteny i wymiary 

zajmowanej przez nie apertury, można zoptymalizować szerokość wiązki i SLL poprzez optymalizację 

położenia elementów w stosunkowo większej aperturze. W tym celu opracowano wiele metod 

optymalizacji położenia elementów. Należą do nich na przykład algorytmy optymalizacji stochastycznej 

, algorytmy rekonstrukcji macierzy rzadkich, iteracyjne algorytmy optymalizacji wypukłej  i iteracyjne 

algorytmy szybkiego ransformu Fouriera (FFT). Wśród nich iteracyjny algorytm FFT jest najbardziej 

wydajny obliczeniowo, ponieważ wykorzystuje zależność transformaty Fouriera pomiędzy 

charakterystyką promieniowania a rozkładem wzbudzenia apertury oraz dobrze ugruntowane 



algorytmy FFT. Wydajność obliczeniową dodatkowo zwiększa okresowość współczynników 

tablicowych o równomiernie rozmieszczonych elementach. Konwencjonalna iteracyjna metoda FFT 

zwykle rozpoczyna się od pożądanego wzorca promieniowania i wstępnie zdefiniowanego 

współczynnika pocienienia lub wypełnienia układu, który określa, jaki procent elementów układu 

zamierza wykorzystać projektant. Następnie wybiera zwycięskie elementy na każdym etapie iteracji, 

po prostu odrzucając te elementy o małych amplitudach wzbudzenia. Iteracja kończy się po osiągnięciu 

pożądanego współczynnika pocienienia i spełnieniu wymagań dotyczących wzoru wiązki. Jednakże 

wadą takich algorytmów jest to, że proces iteracji ma tendencję do wpadania w martwą pętlę. Poniżej 

przedstawiamy zmodyfikowaną iteracyjną metodę FFT do projektowania skanowalnych wiązek, 

cienkich i masywnych układów antenowych. Ta zmodyfikowana iteracyjna metoda FFT przyjmuje 

strategię stopniowego przerzedzania tablicy, która może zmniejszyć prawdopodobieństwo wpadnięcia 

w martwą pętlę. Ponadto badana jest również okresowość wzoru promieniowania równomiernie 

rozmieszczonego układu, aby zmniejszyć złożoność obliczeniową syntezy skanowalnych wzorów 

wiązek. Aby zilustrować skuteczność zmodyfikowanego iteracyjnego algorytmu FFT, syntetyzuje się 

128-elementową tablicę uzyskaną przez rozrzedzenie pełnej tablicy 24 × 12. Układ wykorzystuje 

antenę mikropaskową w kształcie litery U jako element układu i działa w paśmie częstotliwości 27,5–

28,5 GHz. Wyniki syntezy pokazują, że wąskie belki i niskie listki boczne można rzeczywiście uzyskać za 

pomocą znacznie cieńszych układów. 

Zmodyfikowana iteracyjna FFT 

Rozważmy tablicę planarną z elementami M × N równomiernie rozmieszczonymi w prostokątnej siatce 

w odległości dx wzdłuż M kolumn i dy wzdłuż N rzędów. Współczynnik tablicy (AF) jest określony 

wzorem: 

 

gdzie 

 

θ i φ oznaczają odpowiednio kąt zenitalny i azymutalny; Im, n jest współczynnikiem wzbudzenia (m, n)-

tego elementu; j = √- 1 jest jednostką urojoną; β = 2π/λ to liczba falowa w wolnej przestrzeni, gdzie λ 

jest długością fali; oraz (θ0, φ0) jest zamierzonym kierunkiem skierowania wiązki. Rozważmy najpierw 

zakres (u, v) współczynnika tablicy. Gdy kierunek skierowania wiązki wynosi θ0 = 0 i φ0 = 0, mamy u = 

sinθ cosφ[−1, 1] i v = sin θ sin φ [−1, 1]. W tej sytuacji widoczny obszar AF(u, v) można zdefiniować jako 

Ω0 = {(u, v); u2 + v2 ≤ 1}. Dla bardziej ogólnego przypadku skanowania wiązki w zakresie: {(θ0, φ0); │ 0 ≤ 

θ0 ≤ θmax & 0 ≤ φ0 ≤ 2π}, zakres zmienności (u, v) jest dane przez 

 

Jak pokazano na rysunku, obszar Ωs będący funkcją maksymalnego kąta skanowania θmax może 

obejmować pewną przestrzeń poza kwadratową komórką Ωcell = {(u, v) |u| ≤ 1 & |v| ≤ 1}.  



 

Współczynnik tablicy dla równomiernie rozmieszczonej tablicy planarnej ma bardzo interesującą 

właściwość polegającą na tym, że AF(u, v) jest dwuwymiarową funkcją okresową z okresami Tu = λ/dx i 

Tv = λ/dy odpowiednio w odniesieniu do u i v. Dlatego należy go oceniać tylko w ciągu jednego okresu 

w przestrzeni (u, v). Na przykład gdy dx = dy = λ/2, mamy Tu = Tv = 2. Współczynnik tablicy w tej sytuacji 

należy obliczyć jedynie w obrębie kwadratowej komórki Ωcell. W przypadku części znajdującej się w Ωs, 

ale poza Ωcell, można po prostu użyć wartości współczynników tablicy uzyskanych z odpowiedniej części 

w Ωcell. Właściwość tę można wykorzystać do zmniejszenia złożoności obliczeniowej podczas oceny 

współczynnika tablicowego. Z równania (8.1) widać, że współczynnik tablicowy zdefiniowany w 

przestrzeni (u, v) jest odwrotną dwuwymiarową (2D) dyskretną transformatą Fouriera (DSFT) rozkładu 

wzbudzenia {Im,n}. Oznacza to, że do przyspieszenia obliczeń tego współczynnika tablicy można 

zastosować odwrotną metodę FFT 2D (2D-IFFT). Jak wspomniano powyżej, skanowalny współczynnik 

tablicy dla równomiernie rozmieszczonej tablicy planarnej można ocenić tylko na podstawie informacji 

z jednego okresu Ωcell. Ustawiając     i  , 

otrzymujemy: 

 

Oczywiste jest, że powyższe sumowanie można efektywnie oszacować za pomocą dwuwymiarowej 

transformaty Fouriera (2D-IFFT). Odwrotnie, gdy znany jest współczynnik macierzy w Ωcell o jednym 

okresie, rozkład wzbudzenia {Im,n} można efektywnie uzyskać, wykonując dwuwymiarową transformatę 

Fouriera (2D-FFT) na współczynniku macierzy. W ten sposób można opracować iteracyjną technikę FFT 

(I-FFT), w której transformacje w przód i w tył między rozkładem wzbudzenia a współczynnikiem 

macierzy są kolejno wykonywane za pomocą dwuwymiarowej transformaty Fouriera (2D-FFT) i 

dwuwymiarowej transformaty Fouriera (2D-IFFT). Ponadto, w każdej iteracji wykonywane są pewne 

modyfikacje kształtu wzoru i/lub rozkładu wzbudzenia, aby wynik syntezy był zbliżony do pożądanego. 

Z predefiniowanego, równomiernie rozłożonego układu macierzy, koncepcję wykorzystania I-FFT do 

syntezy macierzy można rozszerzyć, aby syntezować macierz o jednorodnej amplitudzie rozrzedzonej 

poprzez wymuszenie wzbudzeń niektórych elementów równych 1 i odrzucenie pozostałych elementów 

o małych wartościach wzbudzenia w każdej iteracji. Na przykład załóżmy, że celem jest wybranie Q 

elementów z układu M × N elementów. Współczynnik wypełnienia jest podany jako f = Q/MN. Technika 

I-FFT musi wybrać Q elementów z jednorodnymi wzbudzeniami w każdej iteracji . W rzeczywistości 

wzbudzenia uzyskane przez wykonanie 2D-FFT na danym {AF(u, v)} nie są dokładnie 1 lub 0. W 

konsekwencji proces I-FFT wymusza, aby Q większych wzbudzeń było równe 1 i odrzuca inne (MN − Q) 



elementy w każdej iteracji, których wzbudzenia są mniejsze. Ta procedura syntezy jest kontynuowana, 

aż zostanie osiągnięta zbieżność, która jest zwykle definiowana jako punkt, w którym najnowszy 

rozkład wybranych Q „włączonych” elementów pozostaje taki sam, jak ten uzyskany w poprzedniej 

iteracji. Opisany powyżej algorytm ma dwie wady ze względu na swoje prymitywne operacje. Po 

pierwsze, iteracyjny proces syntezy może łatwo utknąć w lokalnych optimach po zaledwie kilku 

iteracjach, zazwyczaj poniżej 10. Dlatego też, stosując oryginalną I-FFT p, zazwyczaj trzeba wielokrotnie 

wybierać inny początkowy rozkład wzbudzeń elementów i ponownie rozpoczynać syntezę. Nie jest 

niczym niezwykłym, że do uzyskania zadowalającego wzoru o stosunkowo niskich wartościach SLL, 

powiedzmy poniżej −13 dB, potrzeba kilkuset, a nawet tysięcy ponownych inicjacji. Po drugie, 

oryginalna I-FFT nie posiada mechanizmu sterowania szerokością wiązki (BWC) dla syntezowanego 

wzoru w procesie iteracji. W konsekwencji szerokość wiązki uzyskanego wzoru końcowego może być 

szersza niż pożądana dla danego rozmiaru apertury. Aby przezwyciężyć te problemy,  wprowadzono 

zmodyfikowaną iteracyjną FFT (MI-FFT). Podstawową koncepcją jest przyjęcie strategii stopniowego 

przerzedzania matrycy, w której na początku wybiera się więcej niż docelową liczbę elementów Q, a 

następnie liczba wybranych elementów jest stopniowo zmniejszana w miarę postępu iteracji. W 

rezultacie rozkład wybranych elementów można łatwiej zmienić poprzez modyfikację charakterystyki 

promieniowania w każdej iteracji, zapobiegając w ten sposób przedwczesnej stagnacji. Ponadto, 

kontrola szerokości wiązki jest włączona do procesu syntezy poprzez traktowanie promieniowania 

poza pożądanym obszarem głównego płata jako płata bocznego w kroku modyfikacji charakterystyki 

w każdej iteracji. Algorytm MI-FFT jest szczegółowo opisany w następujący sposób: 

Algorytm: Zmodyfikowana iteracyjna FFT do syntezy przerzedzonych masywnych matryc planarnych 

skanowanych wiązką 

Inicjalizacja: 

1) Ustaw początkową siatkę oczek z M × N równomiernie rozmieszczonych pozycjach elementów 

potencjału. Ustaw maksymalny kąt skanowania wiązki θmax i określ zakres skanowania Ωs w przestrzeni 

u − v; 

2) Zainicjuj rozkład wzbudzeń elementów Im, n(m = 0, 1, , M − 1; n = 0, 1, , N − 1) tak, aby każdy element 

miał prawdopodobieństwo pn równe 1 i prawdopodobieństwo (1 − pn) równe 0. Następnie ustaw pn na 

wartość bliską 1, np. pn = 0,95; 

3) Ustaw liczbę wybranych elementów z wzbudzeniem „1” na Q; 

4) Zastosuj transformatę Fouriera IFFT w punktach K × L do rozkładu Im, n, aby uzyskać współczynnik 

macierzy AF(u, v) w obszarze prostokątnym Ωcell w przestrzeni u − v. Wykorzystując okresowość 

współczynnika macierzy, możemy uzyskać wszystkie wartości AF(u, v) w zakresie skanowania Ωs; 

Kształtowanie wzoru wiązki: 

5) Sprawdź, czy poziomy wzoru w zakresie Ωs spełniają żądany poziom ΓSLL, ograniczony przez SLL. Jeśli 

nie, dostosuj amplitudy do poziomu przetłumionego (OSL) ΓOSL i zachowaj ich fazy bez zmian. ΓOSL jest 

zazwyczaj ustawione na wartość niższą niż ΓSLL, np. ΓOSL = ΓSLL − 5 dB; 

6) Sprawdź, czy obszar kątowy objęty głównym płatem wzoru jest większy niż obszar wyznaczony. Jeśli 

tak, obniż poziom wzoru poza obszar wyznaczony i zachowaj fazy bez zmian. Oznacz zmodyfikowany 

wzór jako AFmod(u, v); Wybierz elementy „włączone”: 

7) Zastosuj transformatę Fouriera K × L-punktową do zmodyfikowanego AFmod(u, v), aby uzyskać nowy 

rozkład wzbudzenia  



8) Ustaw Q = Q − integer[δQ], gdzie δ > 0 jest małą wartością dodatnią, np. δ = 0,005, i ustaw Q 

największych wzbudzeń  na 1, a wszystkich pozostałych na 0; 

9) Powtarzaj kroki 4–8, aż Q osiągnie żądaną liczbę elementów. 

Przykłady cienkich macierzy antenowych 

Aby zilustrować skuteczność algorytmu MI-FFT, zaprojektowano cieńszą, masywną macierz antenową, 

potencjalnie użyteczną w zastosowaniach 5G w paśmie milimetrowym, w następujący sposób . Cienka 

macierz antenowa składa się ze 128 elementów, których pozycje są optymalnie dobierane z 

predefiniowanej siatki o oczkach 24 × 12 za pomocą algorytmu. Każdy element promieniujący to 

antena mikropaskowa typu U z łatką pasożytniczą. Macierz działa w paśmie częstotliwości od 25,2 do 

31,6 GHz. Poniżej porównano wydajność zaprojektowanej cienkiej macierzy i konwencjonalnej, w pełni 

zajętej macierzy o tej samej liczbie elementów. W przypadku anteny pracującej w paśmie 28,5 GHz do 

komunikacji w paśmie milimetrowym 5G, zazwyczaj wymagane jest szerokie pasmo impedancji, wysoki 

zysk i możliwość skanowania wiązki. Rysunek 2 przedstawia antenę opartą na łatce pasożytniczej, użytą 

jako element macierzy, oraz jej zoptymalizowaną konstrukcję.  

 

 

Składa się z dwóch podłoży: dolnego podłoża Sub1 z łatką wypełnioną szczeliną U działającą jako 

antena sterująca oraz górnego podłoża Sub2 z prostokątną łatką o tej samej wielkości działającą jako 

antena pasożytnicza. Rogers Duroid 5880 o stałej dielektrycznej ε = 2,2 i tangensie strat 0,0009 jest 

stosowany zarówno dla Sub1, jak i Sub2. Rozumie się, że wydajność anteny jest określona przez rozmiar 

łatki i szczeliny U oraz przez odległość H między Sub1 i Sub2. Dokładniej, szerokość pasma impedancji 

i zysk anteny są powiązane z H. Symulowany współczynnik odbicia, zysk w płaszczyźnie E i zysk w 

płaszczyźnie H anteny dla różnych wartości H pokazano odpowiednio na rysunkach 3a-c.  



 

Odpowiednie wyniki dla anteny ze szczeliną U bez pasożytniczej prostokątnej łatki są również zawarte 

na rysunku. Zgodnie z oczekiwaniami, na rysunku 3a widać, że pasmo impedancji zwiększa się po 

dodaniu fragmentu pasożytniczego. Na rysunku 3b widać również, że charakterystyka płaszczyzny E 

zwęża się, a maksymalny kierunek wzmocnienia zbliża się do θ = 0o po dodaniu fragmentu 

pasożytniczego prostokątnego. Jak widać na rysunku 3c, wzmocnienie w płaszczyźnie H wzrasta, a 

szerokość wiązki 3 dB staje się szersza. Szersza szerokość wiązki jest lepsza do skanowania wiązki. 

Badania parametrów wykazały, że optymalna wartość H wynosi 2,25 mm, co daje ułamkową szerokość 

pasma impedancji wynoszącą 22,5%, obejmującą pasmo 25,2–31,6 GHz i wzmocnienie 6,53 dBi. 

Następnie zaprojektowano 128-elementową antenę o zakresie skanowania wiązki {(θ0, φ0); |θ0| ≤ 60o 

i 0 ≤ φ0 ≤ 360 }. Jak pokazano na rysunku 4a, konwencjonalnym podejściem byłoby umieszczenie 128 

elementów anteny na siatce oczek 16 × 8 w odstępach λ/2. 

 

Jak pokazano na rysunkach 5a i 5b, symulowany wzór szerokoboczny uzyskany przez pomnożenie 

współczynnika układu szerokobocznego i wzoru elementów ma maksymalny poziom szumu bocznego 



(SLL) równy -13,30 dB, a szerokość wiązki wynosi 5,63o w płaszczyźnie φ = 0 i 11,95 w płaszczyźnie φ = 

90o.  

 

Gdy wzór jest skanowany w kierunku (θ0 = − 60o , φ0 = 0o ), maksymalny SLL wzrasta do −11,89 dB, a 

szerokość wiązki w płaszczyźnie φ = 0 wzrasta do 11,25o . Gdy wzór jest skanowany w płaszczyźnie φ = 

90o , SLL i szerokość wiązki są również zwiększane w podobny sposób. Aby poprawić wydajność wzoru, 

zdecydowaliśmy się zoptymalizować układ szyku antenowego, wybierając 128 pozycji elementów z 

predefiniowanej siatki o wymiarach 24 × 12 oczek rozmieszczonych w odstępach λ/2. Zapewnia to 

większą aperturę z o wiele większą liczbą stopni swobody położenia elementów. Dla porównania, 

zastosowaliśmy zarówno oryginalny algorytm I-FFT, jak i proponowane algorytmy MI-FFT do syntezy 

rozrzedzonego szyku. Dla obu metod ustawiamy ΓSLL = − 20 dB dla pożądanego SLL i ΓOSL = − 25 dB dla 

nadmiernie stłumionego poziomu. Ponieważ w oryginalnej I-FFT nie jest brana pod uwagę kontrola 

szerokości wiązki (BWC), w MI-FFT nie używamy mechanizmu BWC dla uczciwego porównania. Należy 

zauważyć, że w oryginalnej I-FFT wybieranych jest tylko 128 elementów, a wszystkie inne potencjalne 

elementy są brutalnie odrzucane w każdej iteracji. Natomiast przyjmujemy pn = 0,95 i δn = 0,005 do 

kontrolowania redukcji liczby wybranych elementów w podejściu MI-FFT. W tym przykładzie na 

początku wybrano 274 elementy, a następnie liczbę wybranych elementów stopniowo zmniejszono do 

128. Aby kompleksowo porównać wydajność tych dwóch metod, uruchomiono je 2000 razy, zaczynając 

od różnych losowych rozkładów początkowego wzbudzenia. Rysunek 6 przedstawia histogramy 

statystyczne maksymalnych wartości SLL czynników macierzy uzyskanych tymi dwiema metodami w 

2000 przebiegów.  



 

Oczywiste jest, że osiągalne najlepsze i uśrednione wartości SLL uzyskane za pomocą MI-FFT są 

znacznie niższe niż odpowiadające im wyniki uzyskane za pomocą oryginalnej I-FFT. Dowodzi to 

skuteczności stopniowego zmniejszania liczby wybranych elementów zamiast po prostu odrzucania 

wszystkich pozostałych elementów na początku. Następnie do procesu MI-FFT dodajemy BWC, aby 

zawęzić uzyskaną szerokość wiązki. Ostateczny układ macierzy pocienionej 128-elementowej macierzy 

pokazano na rysunku 4b. Odpowiednie wzorce uzyskane przez pomnożenie współczynników macierzy 

przez wzór elementów w przypadku wiązki bocznej i wiązki skanowanej pokazano na rysunkach 5a-d.  

Dla porównania pokazano tam również wzorce uzyskane za pomocą MI-FFT bez BWC. Jak widać, MI-

FFT z/bez BWC może uzyskać rozrzedzone macierze o znacznie niższych wartościach SLL niż 

konwencjonalna, całkowicie zajęta macierz. Ta poprawa wynika z optymalizacji układu macierzy na 

większej aperturze. W porównaniu z rozrzedzoną macierzą uzyskaną bez BWC, rozrzedzona macierz 

uzyskana z nią ma rzeczywiście znacznie zmniejszoną szerokość wiązki, podczas gdy SLL jest zwiększona 

jedynie nieznacznie. Szerokość wiązki szerokobocznej wygenerowanej przez tę rozrzedzoną macierz 

wynosi 4,22o w płaszczyźnie φ = 0 i 9,14o w płaszczyźnie φ = 90o. Te szerokości wiązki są znacznie węższe 

niż w przypadku konwencjonalnej macierzy. Względne zalety rozrzedzonych macierzy syntezowanych 

za pomocą MI-FFT są utrzymywane podczas skanowania wzoru. Wnioskujemy, że zsyntetyzowane 

rozrzedzone macierze mają znacznie lepszą ogólną wydajność wzoru pod względem zarówno węższych 

szerokości wiązki, jak i niższych wartości SLL niż konwencjonalne, całkowicie zajęte macierze. Dlatego 

też stanowią obiecujący kandydat do systemów komunikacyjnych wykorzystujących fale milimetrowe 

(mm) w standardach 5G, 6G i wyższych. 

Macierze z elementami obrotowymi 

Konwencjonalnym sposobem syntezy wzoru wiązki za pomocą analogowej macierzy antenowej jest 

optymalizacja zarówno rozkładu amplitudy, jak i fazy współczynników wzbudzenia. Może to jednak 

prowadzić do skomplikowanej sieci zasilającej w celu realizacji zarówno ważenia amplitudy, jak i fazy. 

Ponadto, ze względu na konieczność stosowania wielu nierównych dzielników mocy, złożoność 

projektu i koszt sprzętu znacznie wzrosłyby. Aby uniknąć stosowania nierównych dzielników mocy, 

można by uciec się do metod syntezy wyłącznie fazowej. Jednak podejście oparte na syntezie wyłącznie 

fazowej wiąże się z pewnymi kompromisami w zakresie wydajności macierzy, ponieważ ma ono 

ograniczoną liczbę stopni swobody. Zainspirowani koncepcjami związanymi z antenami o 

rekonfigurowalnej polaryzacji, wprowadzamy kolejny stopień swobody do syntezy macierzy, tj. obrót 

każdego elementu macierzy. Optymalizując zarówno rozkład fazy, jak i orientację elementów w 

macierzy, możemy uzyskać zsyntetyzowane wektorowe wzory mocy, które zapewniają znacznie lepszą 

wydajność niż podejście oparte wyłącznie na fazie. Powszechnie wiadomo, że obrót elementu anteny 

może zmieniać jego charakterystyki schłodzone (CoP) i spolaryzowane krzyżowo (XP) w danej, 

ustalonej płaszczyźnie obserwacji. W związku z tym obrót elementu można traktować jako sposób na 



zapewnienie dodatkowego stopnia swobody w syntezie charakterystyki sieci. Jednym z wyzwań 

związanych z włączeniem obrotu elementów do procesu syntezy jest uwzględnienie wzajemnego 

sprzężenia. Sprzężenie między dowolnymi dwoma elementami anteny zmienia się wraz ze względnym 

obrotem wszystkich elementów anteny w sieci. Ponieważ nie ma zamkniętych rozwiązań dla 

wzajemnego sprzężenia między większością typów anten, synteza charakterystyki jest w praktyce 

procesem iteracyjnym. Jednak przeprowadzenie analizy pełnofalowej dużej sieci za każdym razem, gdy 

element anteny w niej jest obracany, jest zbyt wymagające obliczeniowo, jeśli nie wręcz niewykonalne. 

Opracowane rozwiązanie opiera się na założeniu, że w każdym iteracyjnym kroku procesu syntezy 

wprowadzane są tylko małe kąty obrotu. Najpierw przyjmuje się wektorowy wzorzec elementu 

aktywnego (VAEP) dla każdego elementu anteny, aby uwzględnić efekt wzajemnego sprzężenia (MC) 

w środowisku sieci. Po drugie, zakładamy, że VAEP wszystkich elementów macierzy pozostaje taki sam, 

gdy niektóre z nich są obracane o małe kąty. Oczywiście, dokładność takiego założenia zależy od 

zakresu kątów obrotu dla danej struktury elementów oraz rozkładu ich położeń. Po trzecie, po 

zakończeniu nowej iteracji i utworzeniu nowej konfiguracji macierzy przeprowadzana jest pełna 

symulacja macierzy w celu określenia nowych VAEP wszystkich elementów. W zależności od przyrostu 

obrotu dla każdej iteracji, udoskonalenie VAEP można przeprowadzić po każdej iteracji lub po kilku z 

nich. 

Wzór macierzy z obróconymi elementami 

Rozważmy macierz antenową z N obróconymi elementami, umieszczonymi w płaszczyźnie x0y. Jako 

ilustrację, rysunek 7a przedstawia płaską macierz 3 × 3 obróconych elementów.  

 

 

Załóżmy, że uzyskuje się ją poprzez oddzielne obrócenie każdego elementu konwencjonalnej macierzy 

pokazanej na rysunku 7b w płaszczyźnie x0y wokół osi z lokalnego układu współrzędnych z’. Załóżmy, 

że kąty obrotu są oznaczone przez ξn dla n = 1, 2, …,N. Wzór tablicy wektorowej jest podany jako: 

 

gdzie  jest wektorem kierunku propagacji, a αn jest fazą 

wzbudzenia n-tego elementu znajdującego się w punkcie . Skorygowany fazowo współczynnik 

VAEP dla n-tego elementu o kącie obrotu ξn (początek układu współrzędnych znajduje się w każdym 

elemencie, a ξn > 0 oznacza obrót w kierunku przeciwnym do ruchu wskazówek zegara) wynosi 

 Współczynnik AEP jest definiowany jako wzór układu, w 

którym wzbudzony jest tylko jeden element, a pozostałe elementy są podłączone do dopasowanych 



obciążeń. Gdyby zastosowano koncepcję AEP, wyrażenie wzoru macierzy (8.6) uwzględniałoby 

wzajemne sprzężenie nawet w przypadku skomplikowanej geometrii macierzy z obróconymi 

elementami antenowymi. AEP w środowisku macierzy różnią się w zależności od elementów. W 

przypadku macierzy obracanej element po elemencie, AEP elementu anteny zależy nie tylko od jego 

kąta obrotu, ale także od kątów obrotu innych elementów, zwłaszcza tych znajdujących się w pobliżu. 

Ogólnie rzecz biorąc, AEP można uzyskać za pomocą symulacji lub pomiarów pełnofalowych. Jednakże 

obroty i fazy elementów są nieznanymi zmiennymi w problemie syntezy, aby uzyskać ukształtowane 

wzory poprzez wspólną optymalizację obrotów i faz elementów, aż do momentu, gdy wszystkie 

elementy zostaną uwzględnione w każdym kroku iteracji. Aby rozwiązać ten problem, zakłada się, że 

gdy element jest obracany, zmiana wzajemnego sprzężenia między tym elementem a elementami 

sąsiednimi prowadzi do niewielkiej zmiany AEP. Następnie wzór obróconego elementu można uzyskać 

w przybliżeniu poprzez matematyczne obrócenie AEP tego elementu względem jego poprzedniego 

stanu obrotu. Matematycznie oznacza to, że skorygowany fazowo AEP dla n-tego obróconego 

elementu jest przybliżony jako: 

 

gdzie  i  reprezentują składowe polaryzacji  i AEP dla n-tego elementu o 

kącie obrotu „0o”. Po podstawieniu (8.7) do (8.6) składowe wzoru tablicy wektorowej stają się: 

 

 

Biorąc pod uwagę odstępy między elementami i charakterystykę promieniowania, dokładność 

aproksymacji tych równań zależy od kątów obrotu ξn. Ogólnie rzecz biorąc, zwiększenie kąta obrotu 

zmniejszy dokładność aproksymacji. Zsyntetyzowany wzór uzyskany poprzez optymalizację obrotów i 

faz elementów w oparciu o aproksymacje w równaniach (8.8) i (8.9) będzie odbiegał od rzeczywistego 

wzoru macierzy z powodu zmian we wzajemnym sprzężeniu. Ta rozbieżność wzoru w dużym stopniu 

zależy od dopuszczalnego zakresu kąta obrotu ξn. Oczywiście, można przeprowadzić kroki 

udoskonalające w celu zmniejszenia rozbieżności. Na przykład, po uzyskaniu zoptymalizowanych 

obrotów i faz elementów przy użyciu aproksymowanych wyrażeń, można zastosować symulację 

pełnofalową, aby uzyskać wszystkie rzeczywiste AEP dla nowej konfiguracji. Następnie elementy 

można dalej obracać w mniejszym zakresie, aby zmniejszyć rozbieżność między zsyntetyzowanymi a 

rzeczywistymi wzorcami macierzy. Oczywiste jest, że tę udoskonaloną optymalizację obrotu/fazy 

połączenia można przeprowadzać wielokrotnie, aż rozbieżność między zsyntetyzowanymi a 

rzeczywistymi wzorcami macierzy stanie się pomijalna lub mniejsza niż określona tolerancja. Załóżmy, 

że kąt obrotu dla n-tego elementu wynosi ξ(0)
n w początkowym kroku obrotu i wynosi ξ(k)

n w k-tym kroku 

rafinacji (k = 1, 2, …, K). Faza elementu dla n-tego elementu wynosi α(0)n w początkowym kroku obrotu 

i α(k)
n w k-tym kroku rafinacji. Następnie przybliżone składowe wektorowe wzoru macierzy w k-tym 

kroku rafinacji można podać jako 

 



Podczas kolejnego procesu optymalizacji udoskonalającej, dopuszczalny zakres ξ(k
)n może być coraz 

mniejszy wraz ze wzrostem k. Gdy dopuszczalny zakres ξ(k)
n stanie się wystarczająco mały, 

zsyntetyzowany wzór macierzy będzie dobrze zgodny z rzeczywistym i będzie zawierał sprzężenie 

zwrotne. 

Synteza wektorowego wzoru kształtowego z wykorzystaniem optymalizacji rotacji/fazy elementów 

połączonych 

Celem syntezy wektorowego wzoru kształtowego z wykorzystaniem metody optymalizacji rotacji/fazy 

elementów połączonych jest znalezienie optymalnych obrotów i faz, tak aby uzyskany wzór kształtowy 

miał składową CoP zbliżoną do pożądanego kształtu głównego płata jak najbliżej, a także ograniczenie 

maksymalnych poziomów SLL i XP (XPL) poniżej pożądanego poziomu. W praktyce może się zdarzyć, że 

zdefiniowana przez użytkownika pożądana polaryzacja, oznaczona jako , zostanie podana jako 

ustalony wektor kierunkowy, np. . Jednakże możliwy do zrealizowania kierunek CoP promieniowany 

przez rzeczywistą sieć anten jest zawsze prostopadły do kierunku propagacji  i zmienia się wraz 

z każdą zmianą tego kierunku. Zatem, jeśli możliwy do zrealizowania CoP jest oglądany w szerokim 

zakresie kątowym, jest on zwykle różny od ustalonej przez użytkownika pożądanej polaryzacji. Aby 

ułatwić sformułowanie problemu syntezy wektorowego wzoru, przyjęto definicję możliwego do 

zrealizowania CoP . Możliwe do zrealizowania CoP jest definiowane jako rzut  na płaszczyznę frontu 

fali, która jest prostopadła do kierunku propagacji . Odnosząc się do rysunku 8, 

 

CoP jest podane jako: 

 

Wówczas możliwy do realizacji kierunek XP  jest prostopadły zarówno do , jak i   i stąd 

jest podany jako 

 

Należy zauważyć, że tak zdefiniowane kierunki CoP i XP można traktować jako rozszerzenie „Definicji 

II” polaryzacji Ludwiga na bardziej ogólny przypadek dowolnie pożądanego . Gdy  te 

definicje polaryzacji sprowadzają się do postaci Definicji II Ludwiga. Na mocy powyższych definicji, 

przybliżone wzorce CoP i XP można uzyskać, obracając elementy obróconego układu anten o kąty ξ(k)
n 

(n = 1, 2, …, N) w k-tym kroku. Przybliżone wzorce są podane wzorem: 



 

gdzie 

 

Terminy  i są uzyskiwane z pełnofalowej symulacji układu 

antenowego po (k − 1)-tym etapie rafinacji. Aby uzyskać pożądany ukształtowany wzór mocy z 

ograniczonym SLL i polaryzacją krzyżową (XPL) dla układu obracanego elementami, kąty obrotu ξ(k
)n i 

fazy wzbudzenia w każdym etapie muszą zostać zoptymalizowane. Funkcja kosztu służąca do 

osiągnięcia tej funkcji jest konstruowana w następujący sposób: Funkcja kosztu  jest tutaj rozszerzona, 

aby uwzględnić udoskonalony problem optymalizacji obrotu/fazy połączenia. Niech Pt(θ, φ) oznacza 

pożądany główny płat CoP, a niech ΓSLL i ΓXPL oznaczają odpowiednio pożądany SLL i XPL. Funkcję kosztu 

w k-tym kroku wybiera się zatem jako: 

 

gdzie 

 

Pary kątów: (θb, φb) dla b = 1, 2, …, B i (θc, φc) dla c = 1, 2, …, C to kąty próbkowania odpowiednio w 

ukształtowanym obszarze głównego płata i w obszarze bocznego płata wzoru CoP. Kąty (θd, φd) dla d = 

1, 2, …, D to kąty próbkowania w obszarze, w którym XPL musi zostać ograniczone. Wyrazy W1, W2 i W3 

są współczynnikami wagowymi. Ogólnie rzecz biorąc, większy W1 prowadzi do lepszego przybliżenia 

pożądanego kształtu głównego płata, ale duże stosunki W1/W2 i W1/W3 mogą zwiększyć SLL i XPL. 

Dlatego parametry te muszą być starannie dobrane, aby uzyskać dobrą ogólną wydajność wzoru. 

Minimalizacja funkcji kosztu (8.18) poprzez optymalizację kątów obrotu i faz wzbudzenia jest 

problemem wysoce nieliniowym. Algorytmy optymalizacji stochastycznej, które są w stanie znaleźć 

globalne rozwiązanie optymalne, będą ogólnie stosowalne. W tym przypadku, algorytm optymalizacji 

roju cząstek (PSO) jest przyjęty do rozwiązania tego problemu optymalizacji . Jest on stosunkowo 

niedrogi obliczeniowo pod względem zarówno wymagań pamięciowych, jak i szybkości obliczeniowej. 

W procesie optymalizacji opartym na PSO, grupa cząstek jest generowana losowo na początku, a każda 

cząstka reprezentuje jedno rozwiązanie zbioru: . Następnie, kierując się 

funkcją kosztu (8.18), prędkości i położenia tych cząstek będą iteracyjnie aktualizowane w 

poszukiwaniu lepszych rozwiązań kątów obrotu i faz. Ostatecznie, jeśli wartość funkcji kosztu 



pozostanie niezmieniona przez wiele iteracji lub zostanie osiągnięta ustalona maksymalna liczba 

iteracji, procedura optymalizacji zostanie zakończona. 

Algorytm 

Ogólna procedura procesu syntezy wzoru kształtowego z wykorzystaniem udoskonalonej metody 

optymalizacji obrotu i fazy jest następująca: 

1) Ustawienie początkowych konfiguracji szyku antenowego, w tym struktury elementów, wymiarów 

szyku i konfiguracji szyku. Ustawienie żądanego kształtu głównego listka Pt(θb, φb) oraz żądanych 

maksymalnych wartości ΓSLL i XPL ΓXPL. 

2) Ustawienie parametrów algorytmu PSO oraz współczynników ważenia W1, W2 i W3 dla funkcji 

kosztu. 

3) Znalezienie wzoru aktywnego elementu (AEP) dla każdego elementu za pomocą symulacji 

pełnofalowych lub znalezienie przybliżonych wzorów elementów za pomocą rozwiązań analitycznych 

lub symulacji ze strukturami okresowymi. 

4) Ustawienie k = 0 i zainicjowanie współczynnika skali s = 1/3; s określa zakres kątowy obrotu 

elementu. W miarę postępu iteracji, drobniejszy obrót kątowy jest osiągany, jak pokazano w kroku 5, 

dzięki funkcji sk. 

5) Znajdź zoptymalizowane kąty obrotu elementów  i fazy  dla n 

= 1, 2, …, N, minimalizując funkcję kosztu (8.18). Użyj algorytmu PSO, aby zmaksymalizować 

dopasowanie zsyntetyzowanego wzoru kształtu do pożądanego. 

6) Zaktualizuj kąty obrotu elementów dla n = 1, 2, …, N. 

7) Użyj symulacji pełnofalowych, aby uzyskać rzeczywisty wzór układu z uzyskanymi obrotami 

elementów ξ(k)
n i fazami α(k)n . Znajdź wszystkie AEP przy bieżącym stanie obrotów. 

8) Sprawdź, czy rozbieżność między zsyntetyzowanymi a rzeczywistymi wzorcami macierzy spełnia 

określone tolerancje w zakresie maksymalnego odchylenia SLL i kształtu głównego listka. Jeśli tak, 

zakończ cały proces syntezy. Jeśli nie, ustaw k = k + 1 i powtórz kroki 5–8, aż zostaną spełnione. 

Zauważ, że zakres obrotu w k-tym kroku jest ustawiony jako  , gdzie 

parametr s (0 < s < 1) jest współczynnikiem skali, a δ(k) jest równe 1 dla k = 0 i 0 w przeciwnym razie. 

Ogólnie rzecz biorąc, wybranie większego s (np. bliskiego 1) wymaga dalszych kroków doprecyzowania 

w celu zmniejszenia rozbieżności między zsyntetyzowanymi a rzeczywistymi wzorcami macierzy, a tym 

samym zwiększa całkowity koszt czasu. Z drugiej strony, wybór mniejszego s prowadzi do szybszej 

konwergencji, ale może prowadzić do mniej niż optymalnego wzorca tablicy. Algorytm jest bardziej 

szczegółowo opisany w poniższych przykładach. 

Przykłady syntezy wzorów na podstawie rotacji elementów i fazy 

Synteza wzoru płaskiego wierzchołka z obróconą anteną mikropaskową z wbudowaną szczeliną w 

kształcie litery U W pierwszym przykładzie zastosowano metodę optymalizacji rotacji/fazy do syntezy 

wzoru o płaskim wierzchołku dla 24-elementowej liniowej anteny z odstępem między elementami 

0,55λ. Aby zilustrować skuteczność metody dla skomplikowanej struktury anteny, wybrano antenę 

mikropaskową z wbudowaną szczeliną w kształcie litery U rezonującą z częstotliwością 10 GHz jako 

element anteny . Model anteny i jego szczegółowe parametry przedstawiono na rysunku 8.9.  



 

 

Załóż pożądany przez użytkownika kierunek polaryzacji . Następnie współczynniki CoP i XP dla 

syntezy wzoru o płaskim wierzchołku w płaszczyźnie x0z wynoszą odpowiednio  i   Główny obszar 

płaskiego wierzchołka wybrano jako |θ| ≤ 9o, podczas gdy obszar bocznych płatów jest ustawiony na 

|θ| ≥ 13o . Określone wartości to ΓSLL = ΓXPL = − 16 dB, W1 = 5 i W2 = W3 = 1. VAEP w początkowym kroku 

jest uzyskiwany przez symulację anteny mikropaskowej z załadowaną szczeliną w kształcie litery U z 

okresowymi granicami. Wszystkie elementy w szyku są indywidualnie zasilane przez porty 

koncentryczne w modelu symulatora struktur o wysokiej częstotliwości (HFSS). Następnie syntetyzuje 

się wzór płaskiego wierzchołka, znajdując odpowiednie kąty obrotu i fazy wzbudzenia bez 

uwzględniania zmienności wzajemnego sprzężenia. Oczywiste jest, że syntetyzowany wzór szyku 

będzie się różnić od rzeczywistego uzyskanego przez symulację pełnofalową obróconego szyku. Ten 

punkt jest zilustrowany na rysunku 10a.  

 

Zsyntetyzowane tętnienia SLL, XPL i głównego listka wynoszą odpowiednio −15,85, −15,97 i ±0,45 dB. 

W przypadku rzeczywistego wzoru wzrastają one odpowiednio do −12,75, −13,11 i ±0,73 dB. Aby 

poprawić wydajność rzeczywistego wzoru, zastosowano kilka kroków udoskonalenia w celu ponownej 

optymalizacji obrotów i faz elementów. Ustawiając współczynnik skali s = 1/3, zakres kąta 

dozwolonego obrotu elementu staje się coraz mniejszy wraz ze wzrostem liczby kroków 

udoskonalenia. Na przykład zakres kąta obrotu wynosi ±π/6, ±π/18 i ±π/54 dla pierwszego, drugiego i 



trzeciego kroku udoskonalenia. Rysunki 10b–d przedstawiają odpowiednio zsyntetyzowane i 

rzeczywiste wzorce macierzy dla tych trzech kroków udoskonalenia. Można zauważyć, że 

zsyntetyzowany wzór jest coraz lepiej zgodny ze wzorem rzeczywistym wraz ze wzrostem kroku 

rafinacji. Uzyskane wartości SLL i XPL dla wzoru rzeczywistego w trzecim kroku wynoszą -14,58 i -14,57 

dB, co jest wartością bardzo zbliżoną do odpowiadających im wyników syntezy, tj. -14,84 i -14,74 dB. 

Rysunek 11a przedstawia obroty elementów uzyskane w kroku początkowym oraz w trzech krokach 

rafinacji. Rysunek 11b przedstawia fazy wzbudzenia w tych krokach.  

 

Końcowe obroty i fazy elementów uzyskane po każdym z trzech kroków rafinacji zostały szczegółowo 

przedstawione w tabeli 1.  

 



Należy zauważyć, że niektóre elementy krawędziowe uzyskanej macierzy mają znacznie różne kąty 

obrotu. Znalezienie tych kątów obrotu byłoby bardzo trudne bez systematycznego podejścia. Metoda 

optymalizacji wyłącznie fazowej jest również wykorzystywana do syntezy tego samego pożądanego 

wzoru w celu porównania. Ten sam układ liniowy, ale z 24 nieobróconymi mikroelementami anteny 

paskowej z wbudowaną szczeliną w kształcie litery U, jest symulowany w trybie pełnofalowym w celu 

pozyskania wszystkich sygnałów AEP. Następnie faza wzbudzenia każdego elementu jest 

optymalizowana za pomocą algorytmu PSO w celu syntezy tego samego wzoru o płaskim wierzchołku. 

Wzór uzyskany metodą optymalizacji wyłącznie fazowej przedstawiono na rysunku 8.10d. W 

porównaniu z ostatecznym wzorem uzyskanym metodą udoskonaloną, ma on niemal ten sam kształt 

głównego listka, ale znacznie wyższy poziom szumu (SLL) wynoszący −12,77 dB. To dodatkowo 

potwierdza zalety metody optymalizacji łączonej rotacji/fazy. Wykonano i przetestowano prototyp 24-

elementowej anteny mikropaskowej o szczelinie w kształcie litery U z obrotem elementów. Zdjęcie 

anteny w komorze bezechowej oraz jej dolnej i górnej warstwy pokazano na rysunku 12.  

 

Składa się ona z obróconych anten o szczelinie w kształcie litery U, masy RF oraz sieci zasilającej. Sieć 

zasilająca została zaprojektowana jako wielostopniowy dzielnik równej mocy, po którym następują 

linie przesuwników fazowych w celu zapewnienia wymaganych faz wzbudzenia. Linie zasilające i 

anteny łączą się z 24 metalowymi otworami przelotowymi, izolowanymi od masy RF. Górna i dolna 

warstwa dielektryczna mają taką samą względną przenikalność elektryczną ϵr = 2,2, ale różnią się 

wymiarami. Rozmiar górnej warstwy dielektrycznej wynosi 429 mm × 131 mm przy grubości 1,575 mm, 

a rozmiar dolnej warstwy dielektrycznej wynosi 429 mm × 58 mm przy grubości 0,508 mm. Ponieważ 

dolna warstwa dielektryczna jest cienka i długa, do jej podparcia użyto twardej plastikowej płyty, aby 

utrzymać całą strukturę płasko. Prototyp anteny został zmierzony za pomocą systemu pomiaru pola 

dalekiego w komorze bezechowej anteny. Zmierzone charakterystyki CoP i XP, wraz z 

charakterystykami symulowanymi przez HFSS, przedstawiono razem na Rysunku 13.  



 

Należy zauważyć, że rzeczywiste charakterystyki przedstawione na Rysunku 13 uzyskano poprzez 

symulację obracanej anteny zasilanej przez zaprojektowaną sieć zasilającą. Wyniki te różnią się od 

symulowanych charakterystyk na Rysunku 10d dla anteny, która była zasilana przez 24 indywidualne 

porty koncentryczne w modelu HFSS. Zatem występują niewielkie odchylenia między rzeczywistymi 

charakterystykami na Rysunku 10d a tymi na Rysunku 13. Rysunek 8.3 pokazuje, że tętnienie głównego 

listka zmierzonego wzoru CoP wynosi ±0,84 dB, co jest wartością nieznacznie wyższą od tętnienia 

symulowanego wynoszącego ±0,67 dB. Zmierzone wartości SLL i XPL wynoszą odpowiednio −13,33 i 

−12,67 dB, czyli o 1,27 i 1,11 dB więcej niż w przypadku wzorców symulowanych. Pomimo niewielkiego 

pogorszenia wydajności, przypuszczalnie spowodowanego błędami produkcyjnymi i nieidealnym 

środowiskiem pomiarowym, zmierzone wzorce CoP i XP generalnie dobrze zgadzają się z wynikami 

symulacji pełnofalowej. 

Synteza wzorca kołowego o płaskim wierzchołku dla macierzy planarnej z antenami typu patch 

backed z obrotową wnęką 

Skuteczność udoskonalonej metody optymalizacji rotacji/fazy w syntezie ukształtowanych wzorców 

mocy dla macierzy planarnej zilustrowano drugim przykładem. Wzór kołowy o płaskim wierzchołku 

został zsyntetyzowany poprzez optymalizację amplitud i faz macierzy o rozstawie 11 × 11 λ/2 bez 

uwzględnienia wzajemnego sprzężenia między jej elementami. Ten wzór miał kołowy płaski 

wierzchołek głównego płata w obszarze: {θ ≤ 9o i φ ∊ (0 , 360o )}, a maksymalny SLL jest mniejszy niż 

−10 dB w obszarze: {θ ≥ 20o i φ ∊ (0 , 360o )}, jak pokazano na rysunku 4a . Rozważana tutaj planarna 

tablica ma ten sam rozmiar całkowity, ale przyjmuje antenę łatkową z wnęką przedstawioną jako 

elementy tablicy. Pożądany przez użytkownika kierunek polaryzacji jest nadal przyjmowany jako

. Jednak w odróżnieniu od przypadków liniowych tablic, eθ i eφ nie są już kierunkami CoP i XP 

dla tej planarnej tablicy. Realizowalne kierunki CoP i XP zmieniają się wraz z kierunkiem propagacji (θ, 

φ) zgodnie z (8.12) i (8.13). Ta sama kołowa funkcja płaskiego wierzchołka jest wybrana jako pożądany 

kształt głównego płata dla tej tablicy. Warunki ΓSLL = ΓXPL = − 11 dB oraz pozostałe parametry, w tym 

W1, W2 i W3, mają być takie same jak w pierwszym przykładzie. Tabela 2 przedstawia symulowane 

maksymalne tętnienia SLL, XPL i głównego płatka dla syntetyzowanych i rzeczywistych wzorców 

macierzy uzyskanych w początkowym i kolejnych trzech krokach rafinacji. 



 

 

Wartości SLL i XPL dla rzeczywistego wzoru maleją w miarę wykonywania kroków rafinacji. Rzeczywiste 

wartości tętnień SLL, XPL i głównego płatka w trzecim kroku rafinacji wynoszą odpowiednio -10,32, -

10,18 i ±1,23 dB. Rysunki 14a–d przedstawiają widoki z góry składowych CoP i XP syntetyzowanych i 

symulowanych pełnofalowo rzeczywistych wzorców macierzy w tym trzecim kroku.  

 

Ostatecznie zsyntetyzowane wzorce wyraźnie zgadzają się z odpowiadającymi im wzorcami 

symulowanymi polem elektromagnetycznym dla obu składowych CoP i XP. W porównaniu z wynikiem 

na rysunku 4a , który nie uwzględniał efektów wzajemnego sprzężenia, uzyskane wzorce mają lepszą 

wydajność idelobe, mimo że efekt wzajemnego sprzężenia został już uwzględniony. Rysunek 15 

przedstawia układ macierzy z zoptymalizowanymi obrotami elementów.  



 

 

Ponieważ macierz ta nie wykorzystuje ważenia amplitudy, liczba nierównych dzielników mocy jest 

minimalna. 

Macierze z funkcją śledzenia wykorzystujące wzorce sumy i różnicy 

W przypadku komunikacji z ruchomą platformą, wiązka emitowana przez macierz antenową musi 

podążać za jej ruchem, aby utrzymać jakość łącza bezprzewodowego. Znając położenie ruchomej 

platformy, można łatwo obliczyć liniowy rozkład fazy wymagany przez macierz do wytworzenia wiązki 

zapewniającej utrzymanie połączenia w czasie rzeczywistym. Jeśli jednak położenie ruchomej 

platformy jest nieznane, do śledzenia sygnału przychodzącego potrzebna jest różnicowa 

charakterystyka antenowa. Dlatego niezwykle ważne jest, aby praktyczne analogowe macierze 

antenowe miały możliwość tworzenia zarówno wzoru sumy, jak i różnicy. Wzór sumy to zazwyczaj 

skupiona wiązka o maksymalnym wzmocnieniu w zamierzonym kierunku, podczas gdy wzór różnicowy 

ma wartość zerową w tym kierunku. Razem mogą one stanowić rozwiązanie dla mobilnej komunikacji 

bezprzewodowej typu punkt-punkt. Zastosowania obejmują systemy satelitarne w ruchu, a także 

monoimpulsowe systemy radarowe . Aby osiągnąć wysoką dokładność pomiaru kierunku sygnału 

przychodzącego, wzór różnicowy musi charakteryzować się wysoką kierunkowością, niskimi 

wartościami SLL i stromymi zboczami wokół punktów zerowych. Wymagania te zazwyczaj skutkują 

nierównomiernym rozkładem amplitudy w sieci, co w praktyce wymagałoby stosowania wielu 

nierównych dzielników mocy. Powstały w ten sposób system prowadzi do stosunkowo 

skomplikowanych sieci formujących wiązkę (BFN). Aby uniknąć konieczności stosowania 

nierównomiernych amplitud, można uciec się do obracania orientacji anten, jak pokazano w 

poprzedniej sekcji. Szczegółowe algorytmy syntezy przedstawiono w kolejnych podsekcjach, aby 

zilustrować zalety układu z elementami obrotowymi w celu spełnienia wymagań systemów 

komunikacji bezprzewodowej. Przeanalizowano dwa przykłady syntezy wzorów sum i różnic z 

wykorzystaniem obróconych elementów układu dipolowego, aby zademonstrować skuteczność tego 

podejścia. Wyniki ich syntezy dowodzą, że zadowalające wzory sum i różnic z pożądanymi wartościami 

SLL, XPL i zboczami uzyskuje się bez stosowania ważenia nierównomiernej amplitudy.  

Liniowy układ dipolowo-rotacyjny o nierównomiernym rozmieszczeniu 



Rozważmy liniowy układ składający się z 2N nierównomiernie rozmieszczonych elementów. Założenie, 

że liczba elementów jest parzysta, przyjęto dla wygody wyprowadzania poniższych wzorów. Niemniej 

jednak, z pewną ostrożnością, można je również stosować przy przepisywaniu, gdy liczba elementów 

jest nieparzysta. Rysunek 16 pokazuje, jak wzory sumy i różnicy są generowane przez liniowy układ ze 

specjalistycznym dwusekcyjnym układem BFN.  

 

 

W przeciwieństwie do konwencjonalnego układu emitującego pojedynczy wzór wiązki, układ sumy i 

różnicy jest zazwyczaj podzielony na dwie wskazane połowy. Dwie połowy układu są zasilane w fazie, 

aby uzyskać kompozycję wszystkich wzorów elementów w fazie, a tym samym uzyskać wzór sumy. 

Natomiast są one zasilane w przeciwfazie, aby wygenerować wiązkę różnicową. Amplitudy wzbudzenia 

są zazwyczaj optymalizowane w celu uzyskania wzorów sumy i różnicy przy jak najniższych wartościach 

SLL. Dlatego w sieci BFN, oprócz niezbędnego przesuwnika fazy π, wymagane są nierówne dzielniki 

mocy. Wspólna optymalizacja obrotów i pozycji elementów zamiast stosowania nierównomiernych 

amplitud wzbudzenia może poprawić wydajność wzorów sumy i różnicy. To nie tylko uprości projekt 

sieci BFN, ale także zmniejszy koszt i wagę całego systemu. Załóżmy, że każdy element na rysunku 8.16 

jest obrócony o dowolny kąt oznaczony jako ξn ∊ (−π, π) dla n = −N, −N + 1, …, −1, 1, …, N. Wektorowe 

wzory sumy i różnicy mocy tego układu w płaszczyźnie głównej, tj. płaszczyźnie x0y, można wyrazić 

jako: 

 

 

gdzie 

 

Należy zauważyć, że kąt obserwacji w kierunku azymutu (płaszczyzna x0y) jest ograniczony do φ ∊ (0, 

π). Wektor to obrócony wzór wektorowy n-tego elementu 



zlokalizowanego w punkcie xn.   i  to odpowiednio składowe θ i φ wzoru sumarycznego, 

natomiast  i  to odpowiednio składowe θ i φ wzoru różnicowego. W tym przypadku 

rozważane są liniowe układy dipolowe, aby zilustrować wykonalność syntezy wzorów sumarycznych i 

różnicowych poprzez optymalizację kątów obrotu i położenia ich elementów. Załóżmy początkowo, że 

wszystkie dipole są umieszczone wzdłuż osi x w płaszczyźnie x0z i zorientowane prostopadle do tej osi. 

Następnie, jak pokazano na rysunku 17, załóżmy, że każdy dipol jest obrócony o dowolny kąt ξn wokół 

swojego środka w płaszczyźnie x0z, tj. obrót następuje wokół osi y. 

 

Następnie wprowadza się lokalny układ współrzędnych x’-y’-z’, aby ułatwić sformułowanie wzoru 

elementów, przy czym oś z’ pokrywa się z orientacją obróconego dipola, a oś y’ jest równoległa do 

nieruchomej osi y. Wektorowe wzory elementów obróconego dipola w lokalnych współrzędnych x’-y’-

z’ uzyskuje się w prosty sposób. Wzory spolaryzowane θ i φ obróconego dipola w globalnej 

współrzędnej xyz można następnie uzyskać za pomocą transformacji współrzędnych. Wzory 

spolaryzowane θ i φ w głównej płaszczyźnie x0y uzyskane w ten sposób są następujące: 

 

Podstawiając (8.24) i (8.25) do (8.20)–(8.23), otrzymujemy wzory sumy wektorowej i różnic 

nierównomiernie rozmieszczonego układu dipolowego z obróconymi elementami. 

Optymalizacja obrotu i położenia elementów w oparciu o PSO 

Problem polega na wyznaczeniu optymalnego rozwiązania dla wspólnych obrotów elementów ξn i 

położeń xn (n = −N, −N + 1, …, −1, 1, …, N), tak aby zarówno wzór sumy, jak i różnicy charakteryzował 

się niskimi wartościami SLL i XPL. Ponadto nachylenie wzoru różnicy w kierunku docelowym musi być 

jak najbardziej strome. Należy zauważyć, że aby uzyskać symetryczny BFN, zakłada się, że położenia 

elementów xn są symetryczne względem środka tablicy. Zatem zoptymalizowano tylko N położeń 

elementów dla jednej połowy tablicy. Jednak kąty obrotu wszystkich elementów są zoptymalizowane 

w celu uzyskania jak największej liczby stopni swobody w procesie syntezy. W związku z tym należy 

zoptymalizować całkowitą liczbę 3N zmiennych. Skonstruowano następującą funkcję kosztu, która 

obejmuje kilka składników minimalizujących SLL i XPL zarówno wzorców sumy, jak i różnicy, a także 

nachylenie wzorca różnicy: 

 

gdzie 



 

Terminy W1, W2, W3, W4 i W5 to współczynniki ważenia. Terminy ΓSLL1 i ΓSLL2 to pożądane wartości SLL 

dla wzorów sumy i różnicy współczynnika mocy (CoP) odpowiednio FΣ,θ(φ) i FΔ,θ(φ). Terminy ΓXPL1 i ΓXPL2 

to pożądane wartości XPL dla wzorów XP odpowiednio FΣ, φ(φ) i FΔ,φ(φ). Termin η oznacza pożądane 

nachylenie wzoru różnicowego w kierunku docelowym. Należy zauważyć, że składowa pola 

elektrycznego spolaryzowana w kierunku θ jest tutaj uważana za składową współczynnika mocy (CoP), 

ponieważ jest składową dominującą, gdy dipol nie jest obrócony. Wyrazy φb (b = 1, 2, …, B) i φc (c = 1, 

2, …, C) to kąty próbkowania obszarów SLL odpowiednio dla FΣ, θ(φ) i FΔ, θ(φ). Wyraz φd (d = 1, 2, …, D) 

to kąt próbkowania w pełnej przestrzeni φ ∊ [0, π]. Wyraz φ0 to kąt kierunku docelowego, który tutaj 

wybrano jako φ0 = π/2. W konsekwencji nachylenie wzoru różnicowego przy φ0 = π/2 otrzymuje się 

jako: 

 

gdzie sgn(n) jest funkcją znaku n. Należy zauważyć, że wieloobszarowe SLL można również uzyskać w 

niektórych zastosowaniach, nieznacznie modyfikując funkcję kosztu (8.28). Algorytm PSO 

przedstawiony w rozdziale 8.2 jest tutaj używany do syntezy wzorców sum i różnic poprzez 

optymalizację obrotów i pozycji elementów. 

Przykłady 

Synteza 56-elementowego liniowego układu dipolowego o rozproszonej strukturze 

Proces syntezy oparty na rotacji/pozycji zostanie wykorzystany jako pierwszy przykład do 

wygenerowania wzorów sum i różnic przedstawionych na rysunkach , które uzyskano poprzez 

optymalizację amplitud wzbudzenia i pozycji 56-elementowego układu liniowego. Uzyskane wartości 

SLL wzorów sum i różnic w [35] wynoszą odpowiednio −20 i −16,5 dB. Wymagany współczynnik zakresu 

dynamiki (DRR) amplitud wzbudzenia wynosi około 3,65, podczas gdy zoptymalizowane pozycje są 

symetryczne, a odstępy między elementami wahają się od 0,43λ do 1,28λ. Te same wzory sum i różnic 

przy tych samych wymaganiach SLL są tutaj syntetyzowane poprzez optymalizację obrotów i pozycji 

elementów 56-elementowego układu dipolowego o rozproszonej strukturze. Załóżmy, że zakres kąta 

obrotu elementu wynosi ξn ∊ [−π, π], a odstęp między elementami jest ograniczony w zakresie (0,5λ, 

1,28λ). Należy zauważyć, że minimalny odstęp między elementami wynosi 0,5λ, co jest wartością nieco 

większą niż wartość 0,43λ , aby uniknąć silnego wzajemnego sprzężenia między sąsiednimi 

elementami. Wartości SLL i XPL dla wzorów sumy i różnicy w tym przykładzie są ustawione na te same 

wartości tj. ΓSLL1 = ΓXPL1 = − 20 dB dla wzoru sumy i ΓSLL2 = ΓXPL2 = − 16,5 dB dla wzoru różnic. Pożądane 

nachylenie wzoru różnic pozostaje ustawione na η = 45 dB. Współczynniki ważenia w funkcji kosztu 

wybrano jako: W1 = W2 = W3 = W4 = 1 i W5 = 5 dla procesu syntezy. Uzyskane wzorce sumy i różnicy 

porównano na rysunkach 18a–b.  

 



 

Widać, że wartości SLL i XPL wzorca sumy uzyskanego metodą syntezy rotacji i położenia wynoszą 

odpowiednio -20,01 i -20,03 dB. Z drugiej strony, uzyskane wartości SLL i XPL wzorca różnicowego 

wynoszą odpowiednio -16,50 i -16,51 dB. Chociaż charakterystyki tych wzorców są porównywalne , 

należy zauważyć, że zsyntetyzowana tablica uzyskana za pomocą wspólnej metody optymalizacji rotacji 

i położenia nie wykorzystuje nierównomiernych amplitud. W związku z tym w jej sieci BFN nie byłyby 

wymagane nierówne dzielniki mocy. Zsyntetyzowane obroty i położenia elementów wymieniono w 

dwóch lewych kolumnach tabeli 3. 



 



W tym przykładzie minimalny, maksymalny i średni odstęp między elementami syntetyzowanej 

macierzy wynosi odpowiednio 0,5λ, 1,07λ i 0,88λ. Oszczędność elementów wynosi 42,27% w 

porównaniu z macierzą o odstępie λ/2 zajmującą tę samą aperturę.  

Synteza wzorów sum i różnic z wieloregionowymi ograniczeniami SLL i XPL 

Jako drugi przykład, zademonstrowano skuteczność metody syntezy rotacja-położenie w realizacji 

wzorów sum i różnic z wieloregionowymi ograniczeniami SLL i XPL. To zastosowanie wiąże się ze 

znanymi problemami związanymi z potrzebą stosowania niższych SLL w celu radzenia sobie z 

zakłóceniami z określonych kierunków w różnych skomplikowanych środowiskach 

elektromagnetycznych. Dla uproszczenia rozważamy syntezę tej samej 56-elementowej matrycy 

dipolowej z tymi samymi wzorami sum i różnic, ale z dodatkowymi wymaganiami SLL i XPL 

wynoszącymi −30 dB w regionach φ ∊ [40o , 45o ] [135o, 140o ] zarówno dla wzorów sum, jak i różnic. 

Ustawienia parametrów: dostępne kąty obrotu ξn, ograniczenie odstępu między elementami, żądane 

nachylenie wzoru różnic η oraz współczynniki ważenia dla funkcji kosztu są takie same jak w pierwszym 

przykładzie. Rysunki 19a i 19b przedstawiają uzyskane wzorce sumy i różnicy.  

 

Należy zauważyć, że nawet przy skomplikowanych dodatkowych wymaganiach wieloobszarowych SLL 

i XPL, uzyskane wzorce są nadal zadowalające, z wyjątkiem faktu, że pierwszy płat boczny wzoru sumy 

jest nieco powyżej pożądanego poziomu (około 0,55 dB wyższy). Ponadto SLL i XPL dla obu wzorców 

sumy i różnicy w φ ∊ [40o, 45o] [135o, 140o] są poniżej −30 dB. Wyniki te dodatkowo dowodzą 

skuteczności metody optymalizacji obrotu i położenia wspólnego. Uzyskane kąty obrotu i położenia 

elementów są wymienione w dwóch prawych kolumnach Tabeli 3.  Minimalne, maksymalne i średnie 

odstępy między elementami tej tablicy wynoszą odpowiednio 0,5λ, 1,18λ i 0,88λ. W tym przykładzie 

uzyskano oszczędność liczby elementów rzędu 42,27% w porównaniu z układem równomiernie 

rozmieszczonym, z odstępem λ/2, zajmującym tę samą aperturę. Zilustrowano również wydajność 

uzyskanych wzorów sumy i różnicy z uwzględnieniem wzajemnego sprzężenia. Zsyntetyzowana, 

obrócona, rozproszona matryca dipolowa jest modelowana i symulowana bezpośrednio za pomocą 

HFSS. Element dipolowy o połowie długości fali, wykorzystany w symulacji, został zaprojektowany do 

pracy z częstotliwością 3 GHz, ma średnicę 1,0 mm i całkowitą długość 48,0 mm. Symulowane wzory 

sumy i różnicy dla pełnej fali są również zawarte na rysunku 8.19. Widać, że symulowane wzory dobrze 

zgadzają się z syntetyzowanymi, z wyjątkiem pewnej degradacji SLL pod kilkoma określonymi kątami. 

Maksymalne wartości SLL symulowanych wzorów sumy i różnicy są zwiększone odpowiednio o 1,57 i 

1,28 dB, podczas gdy uzyskane wartości XPL dla obu wzorów nadal pozostają poniżej pożądanego 

progu. Dobra zgodność między wynikami syntezy i symulacji wynika głównie ze słabego wzajemnego 

sprzężenia między elementami, wynikającego ze stosunkowo dużych odstępów między nimi. Należy 

zauważyć, że obroty elementów uzyskane techniką syntezy są optymalne dla pożądanych wzorów sum 



i różnic z ustalonym kierunkiem wiązki. Gdy kierunek wiązki jest skanowany daleko od ustalonego 

kierunku, z wykorzystaniem dodatkowych progresywnych faz liniowych, wydajność uzyskanych 

wzorów sum i różnic może ulec pewnemu pogorszeniu. Metodę syntezy położenia rotacji można 

następnie rozszerzyć, aby poradzić sobie z tą sytuacją. Można określić wspólne optymalne 

położenia/obroty elementów dla skanowanych wzorów sum i różnic, włączając wymagania dotyczące 

wielu różnych kierunków wiązki do funkcji celu zdefiniowanej przez równania (8.26) i (8.27). Jest to 

jeden z naszych obecnych kierunków badań. 

Synteza macierzy SIMO 

Przyszłe systemy komunikacji bezprzewodowej, w tym 5G, 6G i nowsze, będą obsługiwać różne 

aplikacje, w tym inteligentny transport, sieci dronów i Internet Rzeczy (IoT). Wszystkie one wymagają 

anten wielowiązkowych, z których każda może być indywidualnie skanowana, aby połączyć wszystkich 

użytkowników. Podczas gdy systemy wielowiązkowe można łatwo zrealizować za pomocą cyfrowych 

macierzy formujących wiązkę, analogowe macierze fazowe mogą służyć jako tania i energooszczędna 

alternatywa dla wielu zastosowań. Jednym z przykładów zastosowania jest system dystrybucji 

informacji typu punkt-wielopunkt, w którym te same informacje, takie jak usługi rozrywkowe, muszą 

być transmitowane do wielu rozproszonych geograficznie użytkowników . Innym przykładem jest sieć 

dronów lub robotów, w której każda jednostka musi udostępniać te same informacje sąsiednim 

jednostkom . Trzecim przykładem są bardziej ogólne sieci bezprzewodowe, w których różne wiązki 

muszą przenosić różne informacje dla różnych docelowych użytkowników . Analogowe układy 

fazowane są szeroko stosowane w bezprzewodowych systemach wykrywania i bezprzewodowych 

systemach typu punkt-punkt, na przykład w komunikacji satelitarnej . Przy stosowaniu układów 

fazowanych do komunikacji wieloużytkownikowej wymagane są różne strategie projektowania. W tej 

sekcji przedstawiono systematyczne badanie dotyczące projektowania analogowych wielowiązkowych 

układów antenowych SIMO. Najpierw pokazano, jak można generować układy wielowiązkowe przy 

użyciu analogowych liniowych układów sterowanych fazowo i amplitudowo. Następnie pokazano, jak 

można wytwarzać układy wielowiązkowe przy użyciu analogowych układów fazowych. Ten krok jest 

ważny, ponieważ ich implementacja byłaby łatwiejsza. Przedstawiono dwie strategie analogowego 

formowania wielu wiązek w czasie rzeczywistym w celu realizacji pożądanej funkcjonalności 

skanowania. 

Analogowe dwuwiązkowe macierze antenowe z liniowym rozkładem fazy 

Omówienie koncentruje się początkowo na liniowym modelu dwuwiązkowej anteny. Załóżmy, że 

istnieje N elementów antenowych o odstępie między nimi d. Aby wytworzyć dwie wiązki w kierunkach 

θA i θB, jak pokazano na rysunku 14, wystarczy zastosować jeden prosty zestaw wag anteny: 

 

gdzie an oznacza wagę n-tego elementu anteny. Niech 

 

Następnie mamy: 



 

Po zastosowaniu pewnych manipulacji matematycznych równanie (8.29) przyjmuje postać: 

 

Odpowiedni współczynnik tablicy jest podany wzorem: 

 

gdzie 

 

Równanie (8.33) to proste dodanie dwóch klasycznych wzorów wiązki. Jednak równanie (8.32) mówi 

nam, że jeśli po prostu dodamy dwa zestawy wag o liniowej fazie i równomiernym rozkładzie wielkości, 

połączone wagi będą miały nową liniową fazę i nierównomierny rozkład wielkości. Rysunek 20 

przedstawia przykład charakterystyki promieniowania anteny dla układu 24-elementowego, gdy jedna 

wiązka jest skierowana pod kątem 40°, a druga pod kątem 80°. 

 

 



Widać, że wartości wag gwałtownie zmieniają się między elementami. W praktyce realizacja takiego 

zmiennego rozkładu amplitudy byłaby dość trudna. Zamiast tego, bardziej pożądane jest uzyskanie 

skanowalnych układów wielowiązkowych, stosując jedynie jednorodny rozkład amplitudy ze 

zoptymalizowanymi fazami nieliniowymi. 

Optymalizacja układów wielowiązkowych wyłącznie pod kątem fazy 

Istnieje szereg praktycznych wad związanych z próbą błyskawicznej regulacji wartości wag anten. 

Lepszym rozwiązaniem byłaby adaptacyjna zmiana jedynie rozkładu faz w układzie. W przeciwieństwie 

do konwencjonalnych układów, w których do sterowania wiązkami wymagana jest jedynie liniowa 

zmiana fazy, układ wielowiązkowy wymaga skomplikowanego rozkładu faz w swoich elementach. 

Ogólnie, charakterystykę układu można zapisać jako: 

 

gdzie zn = nd (n = 1, 2, …, N), a an i φn to odpowiednio amplituda i faza n-tego elementu. Wprowadźmy 

wektor amplitudy wzbudzenia a = [a1, a2, …, aN], wektor fazy wzbudzenia φ = [φ1, φ2, …, φN] oraz wektor 

położenia elementu z = [z1, z2, …, zN]. Iteracyjna metoda zaburzeń oparta na optymalizacji wypukłej, 

oparta wyłącznie na fazie, opiera się na podstawowej idei, że mały wektor zaburzeń fazy δ można 

dodać do bieżącego wektora wzbudzenia fazy φ w każdym kroku iteracji. Optymalne δ jest następnie 

określane iteracyjnie, aż do osiągnięcia pożądanej wydajności wzoru wielowiązkowego lub zachowania 

tego wzoru w wielu iteracjach. Rozważ k-tą iterację i jej rozkład fazowy φ(k) = φ(k − 1) + δ(k). Funkcja 

wzorcowa F(θ, φ(k)) jest dana wzorem: 

 

Zaburzenie fazy δ(k) w tym wyrażeniu można zlinearyzować, stosując metodę rozwinięcia Taylora. 

Prowadzi to do przybliżonej zależności: 

 

Chociaż w dalszej części rozważany jest tylko przypadek syntezy dwuwiązkowej, opisana metodologia 

nadaje się również do syntezy trzech lub nawet większej liczby wiązek. Załóżmy, że pożądany wzór 

dwuwiązkowy ma następujące cechy: (i) wzór mocy osiąga swoje punkty maksymalne dokładnie w 

określonych kierunkach θML1 i θML2; (ii) maksymalne moce wzoru dla θML1 i θML2 powinny być sobie 

równe; oraz (iii) poziom wzoru i wartość zerowa w obszarze bocznych płatów ΩSL powinny być 

zredukowane w jak największym stopniu. Na podstawie tych rozważań, cel optymalizacji określono 

jako: 

 

gdzie W1, W2, W3 i W4 są wagami nieujemnymi, a 



 

Pierwszy element funkcji celu (8.38) gwarantuje dokładność syntetyzowanych kierunków wiązki 

podwójnej poprzez wymuszenie, aby dwie pochodne cząstkowe wzoru potęgowego 

i  są bliskie zeru. Drugi element służy do 

wyrównania mocy w tych dwóch kierunkach. Pozostałe dwa elementy służą do tłumienia poziomów 

bocznych i zerowych. Ogólnie rzecz biorąc, pochodną cząstkową wzoru mocy względem θ po 

wprowadzeniu faz wzbudzenia zaburzonego można zapisać w następujący sposób: 

 

gdzie 

 

Podstawiając (8.43)–(8.46) do (8.42) i ignorując wszystkie wyrazy kwadratowe zaburzenia δ, 

otrzymujemy następujące przybliżone wyrażenie: 

 

gdzie 



 

gdzie znak górny „T” oznacza transpozycję macierzy, a „∘” oznacza iloczyn Hadamarda dwóch 

wektorów. 

Algorytm 

Metoda zaburzeń wymaga najpierw określenia początkowego rozkładu fazy. Przypomnijmy, że wzór 

dwuwiązkowy skierowany na θML1 i θML2 można wygenerować, sumując dwa indywidualne wektory 

wzbudzenia: ejβz cos θML1 i ejβz cos θML2. Należy zauważyć, że dodanie stałej fazy do jednego z dwóch 

wektorów wzbudzenia nadal prowadziłoby do wzoru dwuwiązkowego. Oznacza to, że bardziej ogólny 

początkowy rozkład fazy dla wytworzenia wzoru dwuwiązkowego można podać jako: 

 

gdzie ξ [0, 2π] jest liczbą rzeczywistą. Jeśli ξ może przyjmować wiele różnych wartości z zakresu [0, 2π], 

np. ξ = ξ1, ξ2, …, ξP, otrzymujemy P zbiorów różnych początkowych rozkładów fazy wzbudzenia, tj. 

φ(ξ1),φ(ξ2), …,φ(ξP). W iteracyjnym algorytmie optymalizacji, różny początkowy rozkład fazy może 

prowadzić do różnych wyników wzorca dwuwiązkowego. Strategia polega na wybraniu najlepszego (tj. 

z najniższym SLL) spośród wszystkich różnych wyników. W oparciu o te zagadnienia, iteracyjna 

procedura optymalizacji wypukłej do syntezy wzorców dwuwiązkowych jest opisana następująco: 

1) Ustaw konfiguracje macierzy, w tym liczbę elementów, odstępy między elementami i częstotliwość 

roboczą. Określ pożądane charakterystyki wzoru podwójnej wiązki, w tym kierunki kierowania wiązki 

podwójnej θML1 i θML2, obszar bocznych płatów ΩSL oraz położenie zerowe θNull. 

2) Ustaw współczynniki wagowe w1, w2, w3 i w4 oraz maksymalną liczbę iteracji K. 

3) Ustaw stały rozkład amplitudy a zgodnie z potrzebami i skonstruuj P wektorów początkowego 

rozkładu fazy 

φ(ξ1), φ(ξ2), …, φ(ξP). 

4) Ustaw p = 1 i k = 1. 

5) Wybierz φ0 = φ(ξp). 

6) Zastosuj algorytm optymalizacji wypukłej, aby zminimalizować funkcję celu w równaniu (8.4.8) i 

znajdź optymalne rozwiązanie δ(k). 



7) Zaktualizuj φ(k) = φ(k − 1) + δ(k) i liczbę k = k + 1. 

8) Powtarzaj kroki 6 i 7, aż k osiągnie maksymalną wartość K. Następnie zapisz uzyskany rozkład faz 

φ(K
)(ξp). 

9) Zaktualizuj liczbę p = p + 1 i powtarzaj kroki 5–8, aż p = P. Zanotuj wszystkie zoptymalizowane 

wektory fazowe: φ(K)(ξ1), φ(K)(ξ2), …, φ(K)(ξP), które odpowiadają różnym rozkładom początkowym: φ(ξ1), 

φ(ξ2), …, φ(ξP). 

10) Wybierz rozkład fazy wzbudzenia o najlepszych parametrach charakterystyki wiązki dwuwiązkowej, 

na przykład ten z najniższym SLL i zerami. 

Przykłady symulacji 

Jako pierwszy przykład syntetyzowano wzór podwójnej wiązki, w którym jedna wiązka jest skierowana 

na 70°, a druga na 130°, a zero znajduje się na 30° poprzez optymalizację faz wzbudzenia 24-

elementowej matrycy liniowej. Amplitudy wzbudzenia są ustawione na 1. Na podstawie niektórych 

eksperymentów, współczynniki ważenia dla funkcji celu iteracyjnej metody zaburzeń tylko fazowych 

wybrano na: W1 = 1, W2 = 1, W3 = 15 i W4 = 50. Rysunek 21a przedstawia uzyskany wzór podwójnej 

wiązki. 

 

 

Zgodnie z oczekiwaniami, wiązki podwójne są skierowane dokładnie w pożądanych kierunkach, a 

maksymalny poziom sygnału SLL wynosi około −14 dB. Poziom zerowy wynosi −46 dB. Odpowiedni 

rozkład faz pokazano na rysunku 21b. Drugi przykład pokazuje, że można kontrolować skanowanie 

wiązki w podwójnym wzorze wiązki za pomocą metody optymalizacji wyłącznie fazowej dla 32-

elementowej tablicy liniowej. Rysunek 22 przedstawia podwójny wzór wiązki z jedną wiązką ustaloną 

na 45o i drugą wiązką skanowaną od 55o do 130o.  



 

 

W procesie syntezy skanowania wiązki wybiera się wartość zerową ustaloną na 135o. Odpowiednie SLL 

dla różnych kierunków skanowania wiązki są wymienione w tabeli 4.  

 

Z wyjątkiem przypadku podwójnych wiązek skierowanych na 45o i 55o, uzyskane SLL dla pozostałych 

przypadków osiągają około -13 dB. Jest to zazwyczaj akceptowalne dla wielu zastosowań. Dla 

kierunków podwójnej wiązki 45o i 55o, uzyskane SLL wynosi tylko -10,79 dB, co jest gorsze niż w 

pozostałych przypadkach. Ta różnica wskazuje, że wydajność redukcji SLL przez podejście optymalizacji 

wyłącznie fazowej może się pogorszyć, gdy kierunki podwójnej wiązki zbliżą się do siebie. Jest to 

typowy problem syntezy charakterystyki dwuwiązkowej. 

Wnioski 

Tradycyjne analogowe układy antenowe do komunikacji bezprzewodowej to albo układy fazowane do 

skanowania wiązki, albo stałe układy wielowiązkowe wykorzystujące analogową sieć formowania 

wiązki. Wraz z rozwojem mobilnej komunikacji bezprzewodowej i sieci czujników, projektantom 

systemów układów antenowych stale stawiane są nowe wymagania. Wymagania te mogą obejmować 

zarówno cieńsze układy ze względu na oszczędności, jak i skanowanie wielu wiązek. Co więcej, 

wymagają one nowych rozwiązań w zakresie syntezy układów. Podczas gdy badania nad cyfrowymi 

algorytmami formowania wiązki trwają od kilkudziesięciu lat, algorytmy syntezy różnych wiązek 

analogowych są wciąż opracowywane w społeczności badaczy anten. Łączenie nowych algorytmów z 



nowymi konfiguracjami układów antenowych stawia czoła nowym wyzwaniom, które potencjalnie 

mogą prowadzić do nowatorskich rozwiązań systemowych. W tym rozdziale przedstawiliśmy szereg 

interesujących zagadnień z zakresu syntezy układów analogowych. Chociaż tematy te są niezwykle 

interesujące z punktu widzenia badań, można się spodziewać, że zaprezentowane rozwiązania znajdą 

zastosowanie zarówno na platformach stacjonarnych, jak i mobilnych systemów 5G w niedalekiej 

przyszłości, a także w przyszłych systemach 6G i nowszych. 

 


