Synteza wzoru wigzki uktadéw analogowych

Majac uktad antenowy i cyfrowy ksztattownik wigzki, mozna tworzy¢ indywidualnie sterowane wigzki
wielowigzkowe przy uzyciu algorytméw adaptacyjnego ksztattowania wigzki, ale osigga sie to wysokim
kosztem zaréwno rozwigzan analogowych, jak i sprzet cyfrowy, a takze zuzycie energii. Jak omdéwiono
w rozdziale 1, matryce analogowe mogg potencjalnie oferowac znaczace korzysci w poréwnaniu z
matrycami cyfrowymi do ksztattowania wigzki, takie jak nizsze koszty produkcji i mniejsze zuzycie
energii. Jednak bez bezposredniego dostepu do sygnatéw cyfrowych, w ukfadach analogowych nie
mozna tatwo zastosowaé adaptacyjnych algorytmdéw ksztattowania wigzki w celu optymalizacji
wzorcow wigzek w czasie rzeczywistym. W rezultacie inzynierowie anten majg tendencje do uciekania
sie do przetgcznikdw w celu przetaczania wigzek lub metod syntezy uktadu w celu utworzenia
pozadanych, ale czesto statych wzoréw wigzek. Zastosowanie jednego algorytmu syntezy macierzy do
wytworzenia i optymalizacji wzoréw wigzek spetniajgcych wymagania wszystkich systemoéw jest
niezwykle trudne, jesli nie niemozliwe. Wynika to czesciowo z réznorodnosci i elastycznosci topologii
macierzy. Na przyktad istniejg tablice o rozktadzie réwnomiernie i nieréwnomiernie; istniejg tablice ze
statymi i rekonfigurowalnymi elementami; istniejg takze macierze do skanowania jednowigzkowego i
wielowigzkowego. Kazda konfiguracja tablicy moze mieé¢ inny zestaw zmiennych, ktére mogg zmieniac
charakter funkcji celu. Co wiecej, na skutecznos$¢ réznych algorytmow syntezy wptywajg rowniez rézne
ograniczenia praktyczne. W duzej mierze te zagadnienia tablicowe sg podobne do samych algorytmoéw
optymalizacyjnych — charakter optymalizacji Problem optymalizacji decyduje o przydatnosci niektérych
algorytmow. Niemniej jednak oczekuje sie, ze algorytmy syntezy uktadéw analogowych odegrajg
kluczowa role w obecnych systemach 5G i przysztych 6G, a takie w pdzniejszych systemach. W tym
rozdziale zajmiemy sie szeregiem problemoéw zwigzanych z syntezg macierzy, stojacych przed
projektowaniem macierzy 5G, 6G i innych. Obejmujg one synteze cienszych uktadéw w celu obnizenia
kosztéw; synteza uktadéw antenowych z wykorzystaniem rotacji elementéw w celu uproszczenia sieci
zasilajgcej; synteza wzorcéw sum i réznic dla komunikacji z ruchomymi platformami; oraz synteze
wielowigzkowych uktadéw jednowejsciowych i wielowyjsciowych (SIMO).

Cienkie uktady antenowe

Jak zauwazono wczesniej, duza liczba stacji bazowych 5G, zwtaszcza tych pracujgcych na
czestotliwosciach fal milimetrowych, bedzie wyposazona w masywne uktady anten. Teoretycznie, aby
zmaksymalizowad korzysci, potrzebna jest ,petna” tablica. Zalety petnych macierzy obejmujg wysokie
wzmochienie, niski poziom listkdw bocznych (SLL) i obstuge wielu uzytkownikéw. Jednakze wdrozenie
i eksploatacja w petni masywnych macierzy wigze sie z wysokimi kosztami inwestycji kapitatowych i
eksploatacji. W praktyce mozna wiec uciekac sie do cienkich tablic, w ktorych usuwa sie znaczng liczbe
elementow tablicy. Pocienienie mozna zrealizowac na etapie projektowania, w ktdrym usuwa sie
niektére elementy uktadu, zachowujac state wymiary uktadu, aby zachowac waskie szerokosci wigzek
i niskie SLL. Scienienie moze by¢ réwniez realizowane podczas operacji, w ktérych niektére elementy
anteny sg ,uspione” w celu oszczedzania energii poza godzinami szczytu. Te dwa scenariusze w
rzeczywistosci prowadzg do tego samego problemu optymalizacyjnego, chociaz ten drugi moze by¢
konieczny rozwigzanie w czasie rzeczywistym. Biorgc pod uwage liczbe elementow anteny i wymiary
zajmowanej przez nie apertury, mozna zoptymalizowa¢ szerokos$¢ wigzki i SLL poprzez optymalizacje
potozenia elementéw w stosunkowo wiekszej aperturze. W tym celu opracowano wiele metod
optymalizacji potozenia elementéw. Nalezg do nich na przyktad algorytmy optymalizacji stochastycznej
, algorytmy rekonstrukcji macierzy rzadkich, iteracyjne algorytmy optymalizacji wypuktej i iteracyjne
algorytmy szybkiego ransformu Fouriera (FFT). W$rdd nich iteracyjny algorytm FFT jest najbardziej
wydajny obliczeniowo, poniewaz wykorzystuje zaleznos¢ transformaty Fouriera pomiedzy
charakterystykag promieniowania a rozktadem wzbudzenia apertury oraz dobrze ugruntowane



algorytmy FFT. Wydajnos¢ obliczeniowg dodatkowo zwieksza okresowosé wspodtczynnikow
tablicowych o réwnomiernie rozmieszczonych elementach. Konwencjonalna iteracyjna metoda FFT
zwykle rozpoczyna sie od pozgdanego wzorca promieniowania i wstepnie zdefiniowanego
wspotczynnika pocienienia lub wypetnienia uktadu, ktdéry okresla, jaki procent elementéw uktadu
zamierza wykorzystac projektant. Nastepnie wybiera zwycieskie elementy na kazdym etapie iteracji,
po prostu odrzucajac te elementy o matych amplitudach wzbudzenia. lteracja konczy sie po osiggnieciu
pozadanego wspodtczynnika pocienienia i spetnieniu wymagan dotyczacych wzoru wigzki. Jednakze
wada takich algorytmodw jest to, ze proces iteracji ma tendencje do wpadania w martwg petle. Ponizej
przedstawiamy zmodyfikowang iteracyjng metode FFT do projektowania skanowalnych wigzek,
cienkich i masywnych uktadéw antenowych. Ta zmodyfikowana iteracyjna metoda FFT przyjmuje
strategie stopniowego przerzedzania tablicy, ktdra moze zmniejszy¢ prawdopodobieristwo wpadniecia
w martwg petle. Ponadto badana jest réwniez okresowos$¢ wzoru promieniowania rownomiernie
rozmieszczonego uktadu, aby zmniejszy¢ ztozono$¢ obliczeniowg syntezy skanowalnych wzoréw
wigzek. Aby zilustrowac¢ skuteczno$é zmodyfikowanego iteracyjnego algorytmu FFT, syntetyzuje sie
128-elementowg tablice uzyskang przez rozrzedzenie petnej tablicy 24 x 12. Uktad wykorzystuje
antene mikropaskowa w ksztatcie litery U jako element uktadu i dziata w pasmie czestotliwosci 27,5—
28,5 GHz. Wyniki syntezy pokazujg, ze waskie belki i niskie listki boczne mozna rzeczywiscie uzyskac za
pomocg znacznie cienszych uktadow.

Zmodyfikowana iteracyjna FFT

Rozwazmy tablice planarng z elementami M x N rdGwnomiernie rozmieszczonymi w prostokatnej siatce
w odlegtosci dx wzdtuz M kolumn i dy wzdtuz N rzeddéw. Wspdtczynnik tablicy (AF) jest okreslony
wzorem:

M=1N-=1
Al'"[M, UJ — Z Z Lnlneﬁy{mdtu+n:|'1'.'J| [8.1]
m=0n=10
gdzie
u = sinfcosgp— sindy cos g, (8.2)
v = sin#sin g — sinfysing, (8.3)

0 i ¢ oznaczajg odpowiednio kat zenitalny i azymutalny; Im, » jest wspotczynnikiem wzbudzenia (m, n)-
tego elementu; j = V- 1 jest jednostka urojong; B = 2r/A to liczba falowa w wolnej przestrzeni, gdzie A
jest dtugoscia fali; oraz (80, do) jest zamierzonym kierunkiem skierowania wigzki. Rozwazmy najpierw
zakres (u, v) wspdtczynnika tablicy. Gdy kierunek skierowania wigzki wynosi 8o =01i ¢o =0, mamy u =
sinB cosd[-1, 1] i v =sin B sin ¢ [-1, 1]. W tej sytuacji widoczny obszar AF(u, v) mozna zdefiniowac jako
Qo = {(u, v); u? + v* < 1}. Dla bardziej ogéInego przypadku skanowania wigzki w zakresie: {(6o, $o); | 0 <
B0 < Bmax & 0 < o < 21}, zakres zmiennosci (u, v) jest dane przez

= {(w); [V +17 <1+ sin Oay (8.4)

Jak pokazano na rysunku, obszar Qs bedacy funkcja maksymalnego kata skanowania Bm.x moze
obejmowad pewng przestrzen poza kwadratowg komorkg Qcen = {(u, v) |u| <1 & |v| <1}
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Wspdtczynnik tablicy dla rdwnomiernie rozmieszczonej tablicy planarnej ma bardzo interesujgca
wtasciwosé polegajacg na tym, ze AF(u, v) jest dwuwymiarowg funkcjg okresowg z okresami T, = A/dx i
T, = A/dy odpowiednio w odniesieniu do u i v. Dlatego nalezy go oceniac tylko w ciggu jednego okresu
w przestrzeni (u, v). Na przyktad gdy dx = dy = A/2, mamy T, =T, = 2. Wspodtczynnik tablicy w tej sytuacji
nalezy obliczy¢ jedynie w obrebie kwadratowej komarki Qcei. W przypadku czesci znajdujacej sie w Q,
ale poza Qc.i, mozna po prostu uzy¢ wartosci wspotczynnikéw tablicy uzyskanych z odpowiedniej czesci
w Qcar. Wiasciwos$¢ te mozna wykorzysta¢ do zmniejszenia ztozonosci obliczeniowej podczas oceny
wspotczynnika tablicowego. Z réwnania (8.1) wida¢, ze wspdtczynnik tablicowy zdefiniowany w
przestrzeni (u, v) jest odwrotng dwuwymiarowg (2D) dyskretng transformatg Fouriera (DSFT) rozktadu
wzbudzenia {lmn}. Oznacza to, ze do przyspieszenia obliczen tego wspodtczynnika tablicy mozna
zastosowac odwrotng metode FFT 2D (2D-IFFT). Jak wspomniano powyzej, skanowalny wspétczynnik
tablicy dla rwnomiernie rozmieszczonej tablicy planarnej mozna ocenié tylko na podstawie informacji
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Oczywiste jest, ze powyzsze sumowanie mozna efektywnie oszacowac za pomocg dwuwymiarowe;j
transformaty Fouriera (2D-IFFT). Odwrotnie, gdy znany jest wspdtczynnik macierzy w Qcen 0 jednym
okresie, rozktad wzbudzenia {Imn} mozna efektywnie uzyskaé, wykonujgc dwuwymiarowg transformate
Fouriera (2D-FFT) na wspotczynniku macierzy. W ten sposéb mozna opracowac iteracyjng technike FFT
(I-FFT), w ktérej transformacje w przod i w tyt miedzy rozktadem wzbudzenia a wspodtczynnikiem
macierzy sg kolejno wykonywane za pomocg dwuwymiarowej transformaty Fouriera (2D-FFT) i
dwuwymiarowej transformaty Fouriera (2D-IFFT). Ponadto, w kazdej iteracji wykonywane sg pewne
modyfikacje ksztattu wzoru i/lub rozktadu wzbudzenia, aby wynik syntezy byt zblizony do pozgdanego.
Z predefiniowanego, rownomiernie roztozonego uktadu macierzy, koncepcje wykorzystania I-FFT do
syntezy macierzy mozna rozszerzyé, aby syntezowac macierz o jednorodnej amplitudzie rozrzedzone;j
poprzez wymuszenie wzbudzen niektorych elementéw rownych 1 i odrzucenie pozostatych elementéw
o matych wartosciach wzbudzenia w kazdej iteracji. Na przyktad zatézmy, ze celem jest wybranie Q
elementdow z uktadu M x N elementéw. Wspdtczynnik wypetnienia jest podany jako f = Q/MN. Technika
I-FFT musi wybra¢ Q elementéw z jednorodnymi wzbudzeniami w kazdej iteracji . W rzeczywistosci
wzbudzenia uzyskane przez wykonanie 2D-FFT na danym {AF(u, v)} nie sg doktadnie 1 lub 0. W
konsekwencji proces I-FFT wymusza, aby Q wiekszych wzbudzen byto réwne 1iodrzuca inne (MN - Q)



elementy w kazdej iteracji, ktérych wzbudzenia sg mniejsze. Ta procedura syntezy jest kontynuowana,
az zostanie osiggnieta zbieznos¢, ktéra jest zwykle definiowana jako punkt, w ktérym najnowszy
rozktad wybranych Q , wtgczonych” elementéw pozostaje taki sam, jak ten uzyskany w poprzedniej
iteracji. Opisany powyzej algorytm ma dwie wady ze wzgledu na swoje prymitywne operacje. Po
pierwsze, iteracyjny proces syntezy moze tatwo utkng¢ w lokalnych optimach po zaledwie kilku
iteracjach, zazwyczaj ponizej 10. Dlatego tez, stosujgc oryginalng I-FFT p, zazwyczaj trzeba wielokrotnie
wybiera¢ inny poczatkowy rozktad wzbudzen elementéw i ponownie rozpoczynac synteze. Nie jest
niczym niezwyktym, ze do uzyskania zadowalajgcego wzoru o stosunkowo niskich wartosciach SLL,
powiedzmy ponizej -13 dB, potrzeba kilkuset, a nawet tysiecy ponownych inicjacji. Po drugie,
oryginalna |-FFT nie posiada mechanizmu sterowania szerokoscig wigzki (BWC) dla syntezowanego
wzoru w procesie iteracji. W konsekwencji szerokos¢ wigzki uzyskanego wzoru koricowego moze by¢
szersza niz pozadana dla danego rozmiaru apertury. Aby przezwyciezyc¢ te problemy, wprowadzono
zmodyfikowang iteracyjng FFT (MI-FFT). Podstawowg koncepcjg jest przyjecie strategii stopniowego
przerzedzania matrycy, w ktdrej na poczatku wybiera sie wiecej niz docelowg liczbe elementéw Q, a
nastepnie liczba wybranych elementdéw jest stopniowo zmniejszana w miare postepu iteracji. W
rezultacie rozktad wybranych elementéw mozna tatwiej zmienié poprzez modyfikacje charakterystyki
promieniowania w kazdej iteracji, zapobiegajagc w ten sposdb przedwczesnej stagnacji. Ponadto,
kontrola szerokosci wigzki jest wtgczona do procesu syntezy poprzez traktowanie promieniowania
poza pozgdanym obszarem gtdwnego ptata jako ptata bocznego w kroku modyfikacji charakterystyki
w kazdej iteracji. Algorytm MI-FFT jest szczegétowo opisany w nastepujacy sposoéb:

Algorytm: Zmodyfikowana iteracyjna FFT do syntezy przerzedzonych masywnych matryc planarnych
skanowanych wigzka

Inicjalizacja:

1) Ustaw poczatkowgq siatke oczek z M x N réwnomiernie rozmieszczonych pozycjach elementéw
potencjatu. Ustaw maksymalny kat skanowania wigzki Omax i okresl zakres skanowania Qs w przestrzeni
u-v;

2) Zainicjuj rozktad wzbudzen elementéw Im,n(m=0,1,,M-1;n=0, 1,, N - 1) tak, aby kazdy element
miat prawdopodobienstwo p, réwne 1 i prawdopodobienstwo (1 - pn) rowne 0. Nastepnie ustaw pn na
wartosé bliskg 1, np. pn = 0,95;

3) Ustaw liczbe wybranych elementéw z wzbudzeniem ,, 1” na Q;

4) Zastosuj transformate Fouriera IFFT w punktach K x L do rozktadu Im, n, aby uzyska¢ wspétczynnik
macierzy AF(u, v) w obszarze prostokatnym Qcell w przestrzeni u — v. Wykorzystujgc okresowosc
wspotczynnika macierzy, mozemy uzyskac wszystkie wartosci AF(u, v) w zakresie skanowania Q;

Ksztattowanie wzoru wigzki:

5) Sprawdz, czy poziomy wzoru w zakresie Qs spetniajg zgdany poziom I, ograniczony przez SLL. Jesli
nie, dostosuj amplitudy do poziomu przettumionego (OSL) los.i zachowaj ich fazy bez zmian. los. jest
zazwyczaj ustawione na warto$¢ nizszg niz sy, np. Fos. = s — 5 dB;

6) Sprawdz, czy obszar kgtowy objety gtdwnym ptatem wzoru jest wiekszy niz obszar wyznaczony. Jesli
tak, obniz poziom wzoru poza obszar wyznaczony i zachowaj fazy bez zmian. Oznacz zmodyfikowany
wzor jako AFmod(u, v); Wybierz elementy ,wiaczone”:

7) Zastosuj transformate Fouriera K x L-punktowg do zmodyfikowanego AFm.q4(U, v), aby uzyskaé nowy

rozktad wzbudzenia fms:



8) Ustaw Q = Q - integer[6Q], gdzie 6 > 0 jest matg wartoscig dodatnig, np. & = 0,005, i ustaw Q
najwiekszych wzbudzen {Jm} na 1, a wszystkich pozostatych na 0;

9) Powtarzaj kroki 4—8, az Q osiggnie zgdang liczbe elementéw.

Przyktady cienkich macierzy antenowych

Aby zilustrowaé skutecznos¢ algorytmu MI-FFT, zaprojektowano cienszg, masywng macierz antenows,
potencjalnie uzyteczng w zastosowaniach 5G w pasmie milimetrowym, w nastepujacy sposéb . Cienka
macierz antenowa skfada sie ze 128 elementdw, ktdrych pozycje s3 optymalnie dobierane z
predefiniowanej siatki o oczkach 24 x 12 za pomocg algorytmu. Kazdy element promieniujacy to
antena mikropaskowa typu U z fatkg pasozytniczg. Macierz dziata w pasmie czestotliwosci od 25,2 do
31,6 GHz. Ponizej pordwnano wydajnos$¢ zaprojektowanej cienkiej macierzy i konwencjonalnej, w petni
zajetej macierzy o tej samej liczbie elementéw. W przypadku anteny pracujgcej w pasmie 28,5 GHz do
komunikacji w pasmie milimetrowym 5G, zazwyczaj wymagane jest szerokie pasmo impedancji, wysoki
zysk i mozliwosc skanowania wigzki. Rysunek 2 przedstawia antene opartg na tatce pasozytniczej, uzytay
jako element macierzy, oraz jej zoptymalizowang konstrukcje.

Sub2

&

Subl

Ground
plane

Sktada sie z dwdch podtozy: dolnego podtoza Subl z tatkg wypetniong szczeling U dziatajgca jako
antena sterujgca oraz gérnego podtoza Sub2 z prostokatna tatkg o tej samej wielkosci dziatajaca jako
antena pasozytnicza. Rogers Duroid 5880 o statej dielektrycznej € = 2,2 i tangensie strat 0,0009 jest
stosowany zaréwno dla Sub1l, jak i Sub2. Rozumie sie, ze wydajnos¢ anteny jest okreslona przez rozmiar
tatki i szczeliny U oraz przez odlegtos¢ H miedzy Subl i Sub2. Doktadniej, szerokos¢ pasma impedanciji
i zysk anteny sg powigzane z H. Symulowany wspodfczynnik odbicia, zysk w ptaszczyznie E i zysk w
ptaszczyznie H anteny dla réznych wartosci H pokazano odpowiednio na rysunkach 3a-c.
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Odpowiednie wyniki dla anteny ze szczeling U bez pasozytniczej prostokatnej tatki sg rowniez zawarte
na rysunku. Zgodnie z oczekiwaniami, na rysunku 3a wida¢, ze pasmo impedancji zwieksza sie po
dodaniu fragmentu pasozytniczego. Na rysunku 3b widaé rowniez, ze charakterystyka ptaszczyzny E
zweza sie, a maksymalny kierunek wzmocnienia zbliza sie do 6 = 0° po dodaniu fragmentu
pasozytniczego prostokatnego. Jak wida¢ na rysunku 3c, wzmocnienie w ptaszczyznie H wzrasta, a
szerokos¢ wigzki 3 dB staje sie szersza. Szersza szerokos¢ wigzki jest lepsza do skanowania wigzki.
Badania parametréw wykazaty, ze optymalna wartosé H wynosi 2,25 mm, co daje utamkowa szerokos¢
pasma impedancji wynoszacg 22,5%, obejmujgcg pasmo 25,2-31,6 GHz i wzmocnienie 6,53 dBi.
Nastepnie zaprojektowano 128-elementowgq antene o zakresie skanowania wigzki {(8o, ¢o); | 60| < 60°
i 0 < do <360 }. Jak pokazano na rysunku 4a, konwencjonalnym podejsciem bytoby umieszczenie 128
elementdw anteny na siatce oczek 16 x 8 w odstepach A/2.
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Jak pokazano na rysunkach 5a i 5b, symulowany wzér szerokoboczny uzyskany przez pomnozenie
wspotczynnika uktadu szerokobocznego i wzoru elementéw ma maksymalny poziom szumu bocznego



(SLL) réwny -13,30 dB, a szerokos¢ wigzki wynosi 5,63° w ptaszczyznie ¢ =01 11,95 w ptaszczyznie ¢ =
90°.

(a) R (b)

30 v v = Thined array with BWC
== Thined array wia BWC
= Conventronal amuy

V‘ 30 ) ' e Thined amray with BWC
j== Thined amray wio BWC

20

= Conventional array

_:EE 10} % 10
E, 0 E 0
g -0 Z-10 /
/
=20t/ -20 }'
=304 30 ] . J
90 -0 -60 =30 Q 30 60 90
a¢)
(ch
30y f= Thined array with BWC 0 v T_ Tn;rxd amay. with B\\‘.(‘
20t R Thined Sspay i RG: s Thined array wio BWC
- = Ceeventional aruy 20+ = Com entional array
% 10} % 10+
E 0 E 0L~
g o \v ,(. \‘ é -
i \ i “ Z-10
-20 ‘ : ; | 20 -
=30 i - - l - l ‘ ) =30 .U. " N A A A J
=90 60 =30 ] 30 o) 90 -9 —6H0 =30 0 30 60 90

ag{”) a)

Gdy wzér jest skanowany w kierunku (6o = — 60° , ¢o = 0° ), maksymalny SLL wzrasta do -11,89 dB, a
szerokos¢ wigzki w ptaszczyznie ¢ = 0 wzrasta do 11,25° . Gdy wzér jest skanowany w ptaszczyznie ¢ =
90°, SLL i szerokos¢ wigzki sg rowniez zwiekszane w podobny sposéb. Aby poprawié¢ wydajnosc¢ wzoru,
zdecydowalismy sie zoptymalizowa¢ uktad szyku antenowego, wybierajac 128 pozycji elementéw z
predefiniowanej siatki o wymiarach 24 x 12 oczek rozmieszczonych w odstepach A/2. Zapewnia to
wiekszg aperture z o wiele wiekszg liczbg stopni swobody potozenia elementéw. Dla porédwnania,
zastosowalismy zaréwno oryginalny algorytm I-FFT, jak i proponowane algorytmy MI-FFT do syntezy
rozrzedzonego szyku. Dla obu metod ustawiamy sy, = - 20 dB dla pozgdanego SLL i los. = - 25 dB dla
nadmiernie sttumionego poziomu. Poniewaz w oryginalnej I-FFT nie jest brana pod uwage kontrola
szerokosci wigzki (BWC), w MI-FFT nie uzywamy mechanizmu BWC dla uczciwego pordwnania. Nalezy
zauwazy¢, ze w oryginalnej I-FFT wybieranych jest tylko 128 elementéw, a wszystkie inne potencjalne
elementy sg brutalnie odrzucane w kazdej iteracji. Natomiast przyjmujemy p» = 0,95 i 6, = 0,005 do
kontrolowania redukcji liczby wybranych elementéw w podejsciu MI-FFT. W tym przykfadzie na
poczatku wybrano 274 elementy, a nastepnie liczbe wybranych elementéw stopniowo zmniejszono do
128. Aby kompleksowo poréwnaé wydajnosé tych dwdch metod, uruchomiono je 2000 razy, zaczynajgc
od rdznych losowych rozktadéw poczgtkowego wzbudzenia. Rysunek 6 przedstawia histogramy
statystyczne maksymalnych wartosci SLL czynnikdw macierzy uzyskanych tymi dwiema metodami w
2000 przebiegow.
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Oczywiste jest, ze osiggalne najlepsze i usrednione wartosci SLL uzyskane za pomocg MI-FFT s3
znacznie nizsze niz odpowiadajace im wyniki uzyskane za pomoca oryginalnej I-FFT. Dowodzi to
skutecznosci stopniowego zmniejszania liczby wybranych elementéw zamiast po prostu odrzucania
wszystkich pozostatych elementéw na poczatku. Nastepnie do procesu MI-FFT dodajemy BWC, aby
zawezic¢ uzyskang szerokosé wigzki. Ostateczny uktad macierzy pocienionej 128-elementowej macierzy
pokazano na rysunku 4b. Odpowiednie wzorce uzyskane przez pomnozenie wspotczynnikéw macierzy
przez wzér elementdow w przypadku wigzki bocznej i wigzki skanowanej pokazano na rysunkach 5a-d.
Dla porownania pokazano tam réwniez wzorce uzyskane za pomocg MI-FFT bez BWC. Jak wida¢, MI-
FFT z/bez BWC moze uzyskaé rozrzedzone macierze o znacznie nizszych wartosciach SLL niz
konwencjonalna, catkowicie zajeta macierz. Ta poprawa wynika z optymalizacji uktadu macierzy na
wiekszej aperturze. W poréwnaniu z rozrzedzong macierzg uzyskang bez BWC, rozrzedzona macierz
uzyskana z nig ma rzeczywiscie znacznie zmniejszong szerokos¢ wigzki, podczas gdy SLL jest zwiekszona
jedynie nieznacznie. Szerokos¢ wigzki szerokobocznej wygenerowanej przez te rozrzedzong macierz
wynosi 4,22°w ptaszczyznie ¢ =0i9,14° w ptaszczyznie ¢ = 90°. Te szerokosci wigzki sg znacznie wezsze
niz w przypadku konwencjonalnej macierzy. Wzgledne zalety rozrzedzonych macierzy syntezowanych
za pomocag MI-FFT sg utrzymywane podczas skanowania wzoru. Wnioskujemy, ze zsyntetyzowane
rozrzedzone macierze majg znacznie lepszg ogdélng wydajnos¢ wzoru pod wzgledem zaréwno wezszych
szerokosci wigzki, jak i nizszych wartosci SLL niz konwencjonalne, catkowicie zajete macierze. Dlatego
tez stanowig obiecujacy kandydat do systemdéw komunikacyjnych wykorzystujgcych fale milimetrowe
(mm) w standardach 5G, 6G i wyzszych.

Macierze z elementami obrotowymi

Konwencjonalnym sposobem syntezy wzoru wigzki za pomocg analogowej macierzy antenowej jest
optymalizacja zaréwno rozktadu amplitudy, jak i fazy wspétczynnikow wzbudzenia. Moze to jednak
prowadzi¢ do skomplikowanej sieci zasilajgcej w celu realizacji zaréwno wazenia amplitudy, jak i fazy.
Ponadto, ze wzgledu na konieczno$¢ stosowania wielu nieréwnych dzielnikdw mocy, ztozonos$¢
projektu i koszt sprzetu znacznie wzrostyby. Aby unikngé stosowania nieréwnych dzielnikéw mocy,
mozna by uciec sie do metod syntezy wytacznie fazowej. Jednak podejscie oparte na syntezie wytgcznie
fazowej wigze sie z pewnymi kompromisami w zakresie wydajnosci macierzy, poniewaz ma ono
ograniczong liczbe stopni swobody. Zainspirowani koncepcjami zwigzanymi z antenami o
rekonfigurowalnej polaryzacji, wprowadzamy kolejny stopiert swobody do syntezy macierzy, tj. obrét
kazdego elementu macierzy. Optymalizujgc zarowno rozktad fazy, jak i orientacje elementéw w
macierzy, mozemy uzyskac zsyntetyzowane wektorowe wzory mocy, ktére zapewniajg znacznie lepszg
wydajnos¢ niz podejscie oparte wytacznie na fazie. Powszechnie wiadomo, ze obrét elementu anteny
moze zmienia¢ jego charakterystyki schtodzone (CoP) i spolaryzowane krzyzowo (XP) w danej,
ustalonej ptaszczyznie obserwacji. W zwigzku z tym obrdét elementu mozna traktowac jako sposdb na



zapewnienie dodatkowego stopnia swobody w syntezie charakterystyki sieci. Jednym z wyzwan
zwigzanych z wtaczeniem obrotu elementéw do procesu syntezy jest uwzglednienie wzajemnego
sprzezenia. Sprzezenie miedzy dowolnymi dwoma elementami anteny zmienia sie wraz ze wzglednym
obrotem wszystkich elementéw anteny w sieci. Poniewaz nie ma zamknietych rozwigzan dla
wzajemnego sprzezenia miedzy wiekszoscig typdw anten, synteza charakterystyki jest w praktyce
procesem iteracyjnym. Jednak przeprowadzenie analizy petnofalowej duzej sieci za kazdym razem, gdy
element anteny w niej jest obracany, jest zbyt wymagajace obliczeniowo, jesli nie wrecz niewykonalne.
Opracowane rozwigzanie opiera sie na zatozeniu, ze w kazdym iteracyjnym kroku procesu syntezy
wprowadzane sg tylko mate katy obrotu. Najpierw przyjmuje sie wektorowy wzorzec elementu
aktywnego (VAEP) dla kazdego elementu anteny, aby uwzglednié efekt wzajemnego sprzezenia (MC)
w $Srodowisku sieci. Po drugie, zaktadamy, ze VAEP wszystkich elementéw macierzy pozostaje taki sam,
gdy niektdre z nich sg obracane o mate katy. Oczywiscie, doktadnos$¢ takiego zatozenia zalezy od
zakresu katéw obrotu dla danej struktury elementéw oraz rozktadu ich potozen. Po trzecie, po
zakonczeniu nowej iteracji i utworzeniu nowej konfiguracji macierzy przeprowadzana jest petna
symulacja macierzy w celu okreslenia nowych VAEP wszystkich elementéw. W zaleznosci od przyrostu
obrotu dla kazdej iteracji, udoskonalenie VAEP mozna przeprowadzi¢ po kazdej iteracji lub po kilku z
nich.

Wz6r macierzy z obréconymi elementami

Rozwazmy macierz antenowg z N obréconymi elementami, umieszczonymi w ptaszczyznie x0y. Jako
ilustracje, rysunek 7a przedstawia ptaskg macierz 3 x 3 obréconych elementdéw.

{a) ()

Zatézmy, ze uzyskuje sie jg poprzez oddzielne obrécenie kazdego elementu konwencjonalnej macierzy
pokazanej na rysunku 7b w ptaszczyZznie xOy wokot osi z lokalnego uktadu wspétrzednych z'. Zatézmy,
ze katy obrotu sg oznaczone przez §ndlan=1, 2, ...,N. Wzér tablicy wektorowej jest podany jako:
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ulflyp) = sinfcosp e + sinfisinge, + cosfe joor \wektorem kierunku propagacji, a an jest faza

gdzie

wzbudzenia n-tego elementu znajdujgcego sie w punkcie Fre Skorygowany fazowo wspotczynnik
VAEP dla n-tego elementu o kacie obrotu &, (poczatek uktadu wspdtrzednych znajduje sie w kazdym
elemencie, a & > 0 oznacza obrot w kierunku przeciwnym do ruchu wskazéwek zegara) wynosi

Enlblgicy) = EnalOgifa) 0+ Enplf 9140 €50 \Wspbtczynnik AEP jest definiowany jako wzér uktadu, w
ktorym wzbudzony jest tylko jeden element, a pozostate elementy sg podtgczone do dopasowanych



obcigzen. Gdyby zastosowano koncepcje AEP, wyrazenie wzoru macierzy (8.6) uwzgledniatoby
wzajemne sprzezenie nawet w przypadku skomplikowanej geometrii macierzy z obréconymi
elementami antenowymi. AEP w Srodowisku macierzy rdznig sie w zaleznosci od elementéw. W
przypadku macierzy obracanej element po elemencie, AEP elementu anteny zalezy nie tylko od jego
kata obrotu, ale takze od katédw obrotu innych elementéw, zwtaszcza tych znajdujgcych sie w poblizu.
Ogodlnie rzecz biorgc, AEP mozna uzyskac za pomocg symulacji lub pomiardw petnofalowych. Jednakze
obroty i fazy elementdw sg nieznanymi zmiennymi w problemie syntezy, aby uzyskac uksztattowane
wzory poprzez wspolng optymalizacje obrotéw i faz elementéw, az do momentu, gdy wszystkie
elementy zostang uwzglednione w kazdym kroku iteracji. Aby rozwigza¢ ten problem, zaktada sie, ze
gdy element jest obracany, zmiana wzajemnego sprzezenia miedzy tym elementem a elementami
sgsiednimi prowadzi do niewielkiej zmiany AEP. Nastepnie wzdr obréconego elementu mozna uzyskac
w przyblizeniu poprzez matematyczne obrécenie AEP tego elementu wzgledem jego poprzedniego
stanu obrotu. Matematycznie oznacza to, ze skorygowany fazowo AEP dla n-tego obrdconego
elementu jest przyblizony jako:

E (8 &) = Enal B —£,:0) &g + Ep 0, — £, 0) & (8.7)

gdzie Ena(0,:0) j Englf,9:0) reprezentujg sktadowe polaryzacji " % AEPdla n-tego elementu o

kacie obrotu ,,0°”. Po podstawieniu (8.7) do (8.6) sktadowe wzoru tablicy wektorowej stajg sie:
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FE0,p) % 3 Engll, = E0)e /10711041 + 0] (8.9)
Biorgc pod uwage odstepy miedzy elementami i charakterystyke promieniowania, doktadnosc
aproksymacji tych réwnan zalezy od katéw obrotu .. Ogdlnie rzecz biorgc, zwiekszenie kata obrotu
zmniejszy doktadnos¢ aproksymacji. Zsyntetyzowany wzor uzyskany poprzez optymalizacje obrotow i
faz elementéw w oparciu o aproksymacje w réwnaniach (8.8) i (8.9) bedzie odbiegat od rzeczywistego
wzoru macierzy z powodu zmian we wzajemnym sprzezeniu. Ta rozbieznos¢ wzoru w duzym stopniu
zalezy od dopuszczalnego zakresu kata obrotu ¢, Oczywiscie, mozna przeprowadzi¢ kroki
udoskonalajgce w celu zmniejszenia rozbieznosci. Na przyktad, po uzyskaniu zoptymalizowanych
obrotéw i faz elementéw przy uzyciu aproksymowanych wyrazen, mozna zastosowac¢ symulacje
petnofalowa, aby uzyska¢ wszystkie rzeczywiste AEP dla nowej konfiguracji. Nastepnie elementy
mozna dalej obracaé w mniejszym zakresie, aby zmniejszy¢ rozbieznosé miedzy zsyntetyzowanymi a
rzeczywistymi wzorcami macierzy. Oczywiste jest, ze te udoskonalong optymalizacje obrotu/fazy
potgczenia mozna przeprowadza¢ wielokrotnie, az rozbieznos¢ miedzy zsyntetyzowanymi a
rzeczywistymi wzorcami macierzy stanie sie pomijalna lub mniejsza niz okreslona tolerancja. Zatézmy,
ze kat obrotu dla n-tego elementu wynosi £, w poczatkowym kroku obrotu i wynosi £, w k-tym kroku
rafinacji (k=1, 2, ..., K). Faza elementu dla n-tego elementu wynosi a®n w poczgtkowym kroku obrotu
i a¥, w k-tym kroku rafinacji. Nastepnie przyblizone sktadowe wektorowe wzoru macierzy w k-tym
kroku rafinacji mozna podac jako

Y . = ¢ i =k—1 I & o)+
Fl g Y Ew(fp—g Y, ol jeliruitesal (8.10)

i) L k=1 .



Podczas kolejnego procesu optymalizacji udoskonalajacej, dopuszczalny zakres £%,, moze byé coraz
mniejszy wraz ze wzrostem k. Gdy dopuszczalny zakres €Y, stanie sie wystarczajgco maty,
zsyntetyzowany wzdér macierzy bedzie dobrze zgodny z rzeczywistym i bedzie zawierat sprzezenie
zwrotne.

Synteza wektorowego wzoru ksztattowego z wykorzystaniem optymalizacji rotacji/fazy elementéw
potaczonych

Celem syntezy wektorowego wzoru ksztattowego z wykorzystaniem metody optymalizacji rotacji/fazy
elementdow potfaczonych jest znalezienie optymalnych obrotéw i faz, tak aby uzyskany wzér ksztattowy
miat sktadowgq CoP zblizong do pozgdanego ksztattu gtdwnego ptata jak najblizej, a takze ograniczenie
maksymalnych pozioméw SLL i XP (XPL) ponizej pozgdanego poziomu. W praktyce moze sie zdarzy¢, ze

P.u"

zdefiniowana przez uzytkownika pozgdana polaryzacja, oznaczona jako , zostanie podana jako

£y . - . s I
ustalony wektor kierunkowy, np. . Jednakze mozliwy do zrealizowania kierunek CoP promieniowany

przez rzeczywistg sie¢ anten jest zawsze prostopadty do kierunku propagacji u(f.9) i zmienia sie wraz

z kazda zmiang tego kierunku. Zatem, jesli mozliwy do zrealizowania CoP jest oglagdany w szerokim
zakresie katowym, jest on zwykle rézny od ustalonej przez uzytkownika pozgdanej polaryzacji. Aby
utatwi¢ sformutowanie problemu syntezy wektorowego wzoru, przyjeto definicje mozliwego do

.Pu"

zrealizowania CoP . Mozliwe do zrealizowania CoP jest definiowane jako rzut
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CoP jest podane jako:

(8.12)
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Wdéweczas mozliwy do realizacji kierunek XP J(jest prostopadty zaréwno do Pen ,jaki Wit jstad
jest podany jako
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Nalezy zauwazy¢, ze tak zdefiniowane kierunki CoP i XP mozna traktowad jako rozszerzenie ,Definicji

II” polaryzacji Ludwiga na bardziej ogdlny przypadek dowolnie pozgdanego P“‘. Gdy Pa=¢p ¢
definicje polaryzacji sprowadzajg sie do postaci Definicji Il Ludwiga. Na mocy powyzszych definicji,
przyblizone wzorce CoP i XP mozna uzyskaé, obracajac elementy obréconego uktadu anten o katy £,

(n=1, 2, .., N) wk-tym kroku. Przyblizone wzorce sg podane wzorem:

e
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(8.17)

Engl0 30 2080) B (0, I Lel . . N
Terminy ( P L= } i ( W 2Ll = )sa uzyskiwane z petnofalowej symulacji uktadu
antenowego po (k - 1)-tym etapie rafinacji. Aby uzyska¢ pozadany uksztattowany wzér mocy z

ograniczonym SLL i polaryzacja krzyzowa (XPL) dla uktadu obracanego elementami, katy obrotu £, i
fazy wzbudzenia LYY kazdym etapie muszg zosta¢ zoptymalizowane. Funkcja kosztu stuzgca do
osiggniecia tej funkcji jest konstruowana w nastepujacy sposéb: Funkcja kosztu jest tutaj rozszerzona,
aby uwzgledni¢ udoskonalony problem optymalizacji obrotu/fazy potgczenia. Niech P(0, ¢) oznacza
pozgdany gtéwny ptat CoP, a niech s, i ['xp. 0znaczajg odpowiednio pozgdany SLL i XPL. Funkcje kosztu

w k-tym kroku wybiera sie zatem jako:

5 iy p n
W 2 = W 1 3 W 1 3
f=5 [ F) (8, )| —P.[H.J.r,;b;.} + = zz'lx*' + X+ ul 3 S(Ya+ |Yy)
e=1 d=1"
(B.18)
gdzie
X, = |Fka., rp,_.]|- —Tsp0; 8., 4, € SLL region

(8.19)

3

Yo= f'xx (B, gy ]| — Uxpr; @, oy € XPL region,

Pary katow: (6s, dp) dlab=1,2,.., Bi(6, d)dlac=1, 2, .., Cto katy probkowania odpowiednio w
uksztattowanym obszarze gtéwnego ptata i w obszarze bocznego ptata wzoru CoP. Katy (84, ¢g) dlad =
1, 2, ..., D to katy prébkowania w obszarze, w ktérym XPL musi zostac¢ ograniczone. Wyrazy Wi, W> i W3
sg wspdtczynnikami wagowymi. Ogélnie rzecz biorgc, wiekszy W1 prowadzi do lepszego przyblizenia
pozadanego ksztattu gtéwnego ptata, ale duze stosunki W1/W, i W1/W3; mogg zwiekszy¢ SLL i XPL.
Dlatego parametry te muszg by¢ starannie dobrane, aby uzyskaé¢ dobrg ogdlng wydajnos¢ wzoru.
Minimalizacja funkcji kosztu (8.18) poprzez optymalizacje katow obrotu i faz wzbudzenia jest
problemem wysoce nieliniowym. Algorytmy optymalizacji stochastycznej, ktore sg w stanie znalezé
globalne rozwigzanie optymalne, beda ogdlnie stosowalne. W tym przypadku, algorytm optymalizacji
roju czagstek (PSO) jest przyjety do rozwigzania tego problemu optymalizacji . Jest on stosunkowo
niedrogi obliczeniowo pod wzgledem zaréwno wymagan pamieciowych, jak i szybkosci obliczeniowej.
W procesie optymalizacji opartym na PSO, grupa czqstekjest generowana losowo na poczatku, a kazda

£ gt J n=12..N
czastka reprezentuje jedno rozwigzanie zbioru: {I: } Nastepnie, kierujac sie
funkcjg kosztu (8.18), predkosci i potozenia tych czgstek bedg iteracyjnie aktualizowane w
poszukiwaniu lepszych rozwigzan katow obrotu i faz. Ostatecznie, jesli wartos¢ funkcji kosztu



pozostanie niezmieniona przez wiele iteracji lub zostanie osiggnieta ustalona maksymalna liczba
iteracji, procedura optymalizacji zostanie zakoriczona.

Algorytm

Ogdlna procedura procesu syntezy wzoru ksztattowego z wykorzystaniem udoskonalonej metody
optymalizacji obrotu i fazy jest nastepujaca:

1) Ustawienie poczatkowych konfiguracji szyku antenowego, w tym struktury elementéw, wymiaréw
szyku i konfiguracji szyku. Ustawienie zgdanego ksztattu gtdwnego listka P«(Bp, ¢b) oraz zgdanych
maksymalnych wartosci I'SLL i XPL 'XPL.

2) Ustawienie parametrow algorytmu PSO oraz wspdtczynnikéw wazenia Wi, W i W3 dla funkcji
kosztu.

3) Znalezienie wzoru aktywnego elementu (AEP) dla kazdego elementu za pomocy symulacji
petnofalowych lub znalezienie przyblizonych wzoréw elementdw za pomoca rozwigzan analitycznych
lub symulacji ze strukturami okresowymi.

4) Ustawienie k = 0 i zainicjowanie wspdtczynnika skali s = 1/3; s okre$la zakres katowy obrotu
elementu. W miare postepu iteracji, drobniejszy obrdt katowy jest osiggany, jak pokazano w kroku 5,
dzieki funkcji sk.

5) Znajdz zoptymalizowane katy obrotu elementéw G €5 (L + 8(k)][ - #/2,x/2] i fazy ay €[0, 2a] dlan
=1, 2, .., N, minimalizujgc funkcje kosztu (8.18). Uzyj algorytmu PSO, aby zmaksymalizowac
dopasowanie zsyntetyzowanego wzoru ksztattu do pozadanego.

elk|
6) Zaktualizuj katy obrotu elementéw *==

ik
Sn

| plk—1]

te Tdlan= 1,2, .., N.
7) Uzyj symulacji petnofalowych, aby uzyskaé rzeczywisty wzér uktadu z uzyskanymi obrotami
elementéw £9, i fazami a), . Znajdz wszystkie AEP przy biezgcym stanie obrotéw.

8) Sprawdz, czy rozbieznos$¢ miedzy zsyntetyzowanymi a rzeczywistymi wzorcami macierzy spetnia
okreslone tolerancje w zakresie maksymalnego odchylenia SLL i ksztattu gtdéwnego listka. Jesli tak,
zakoncz caty proces syntezy. Jedli nie, ustaw k = k + 1 i powtdrz kroki 5-8, az zostang spetnione.

.. . . : E est (1 + 8(k)|[— /2, /2] .
Zauwaz, ze zakres obrotu w k-tym kroku jest ustawiony jako °*" , gdzie
parametr s (0 < s < 1) jest wspdtczynnikiem skali, a (k) jest rowne 1 dla k =0i 0 w przeciwnym razie.
Ogdlnie rzecz biorac, wybranie wiekszego s (np. bliskiego 1) wymaga dalszych krokéw doprecyzowania
w celu zmniejszenia rozbieznos$ci miedzy zsyntetyzowanymi a rzeczywistymi wzorcami macierzy, a tym
samym zwieksza catkowity koszt czasu. Z drugiej strony, wybdr mniejszego s prowadzi do szybszej
konwergencji, ale moze prowadzi¢ do mniej niz optymalnego wzorca tablicy. Algorytm jest bardziej
szczegdtowo opisany w ponizszych przyktadach.

Przyktady syntezy wzoréw na podstawie rotacji elementow i fazy

Synteza wzoru ptaskiego wierzchotka z obrécong anteng mikropaskowa z wbudowang szczeling w
ksztatcie litery U W pierwszym przyktadzie zastosowano metode optymalizacji rotacji/fazy do syntezy
wzoru o ptaskim wierzchotku dla 24-elementowej liniowej anteny z odstepem miedzy elementami
0,55A. Aby zilustrowaé skuteczno$é¢ metody dla skomplikowanej struktury anteny, wybrano antene
mikropaskowg z wbudowang szczeling w ksztatcie litery U rezonujacg z czestotliwoscig 10 GHz jako
element anteny . Model anteny i jego szczegdtowe parametry przedstawiono na rysunku 8.9.



Zatéz pozgdany przez uzytkownika kierunek polaryzacji F¢ = ey Nastepnie wspoétczynniki CoP i XP dla

' €y
syntezy wzoru o ptaskim wierzchotku w ptaszczyznie x0z wynoszg odpowiednio o Gtéwny obszar

ptaskiego wierzchotka wybrano jako |8| < 9°, podczas gdy obszar bocznych ptatéw jest ustawiony na
|©] 2 13°. Okreslone wartosci to sy = Mxpr =— 16 dB, W1 =5 i W, = W3 = 1. VAEP w poczgtkowym kroku
jest uzyskiwany przez symulacje anteny mikropaskowej z zatadowang szczeling w ksztatcie litery U z
okresowymi granicami. Wszystkie elementy w szyku sg indywidualnie zasilane przez porty
koncentryczne w modelu symulatora struktur o wysokiej czestotliwosci (HFSS). Nastepnie syntetyzuje
sie wzér ptaskiego wierzchotka, znajdujac odpowiednie katy obrotu i fazy wzbudzenia bez
uwzgledniania zmiennosci wzajemnego sprzezenia. Oczywiste jest, ze syntetyzowany wzér szyku
bedzie sie rézni¢ od rzeczywistego uzyskanego przez symulacje petnofalowg obréconego szyku. Ten
punkt jest zilustrowany na rysunku 10a.
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Zsyntetyzowane tetnienia SLL, XPL i gtéwnego listka wynoszg odpowiednio -15,85, -15,97 i +0,45 dB.
W przypadku rzeczywistego wzoru wzrastajg one odpowiednio do -12,75, -13,11 i 0,73 dB. Aby
poprawié wydajnosc¢ rzeczywistego wzoru, zastosowano kilka krokdw udoskonalenia w celu ponowne;j
optymalizacji obrotéw i faz elementdéw. Ustawiajgc wspodtczynnik skali s = 1/3, zakres kata
dozwolonego obrotu elementu staje sie coraz mniejszy wraz ze wzrostem liczby krokéw
udoskonalenia. Na przyktad zakres kata obrotu wynosi +11/6, +1t/18 i +11/54 dla pierwszego, drugiego i



trzeciego kroku udoskonalenia. Rysunki 10b—d przedstawiaja odpowiednio zsyntetyzowane i
rzeczywiste wzorce macierzy dla tych trzech krokéw udoskonalenia. Mozna zauwazyé, ze
zsyntetyzowany wzor jest coraz lepiej zgodny ze wzorem rzeczywistym wraz ze wzrostem kroku
rafinacji. Uzyskane wartosci SLL i XPL dla wzoru rzeczywistego w trzecim kroku wynoszg -14,58 i -14,57
dB, co jest wartoscig bardzo zblizong do odpowiadajacych im wynikéw syntezy, tj. -14,84 i -14,74 dB.
Rysunek 11a przedstawia obroty elementéw uzyskane w kroku poczatkowym oraz w trzech krokach
rafinacji. Rysunek 11b przedstawia fazy wzbudzenia w tych krokach.
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Koncowe obroty i fazy elementdw uzyskane po kazdym z trzech krokdéw rafinacji zostaty szczegétowo
przedstawione w tabeli 1.

n Rot. angle (") Ext. phase (')
1 11%.73 165.34
2 =61.96 3064
3 4440 2R2.64
4 3243 250,32
3 22.65 221.29
i =13.6% 20044
7 10.22 188.27
b =290 154.39
4 4.45 158,494
11 (.10 136494
11 1.71 106.74
12 =0.25 QH.EY
13 (.31 Q6.HE
14 -0.23 9948
15 (.98 111500
16 ~1.491 142.52
17 0.23 16035
18 =217 178.249
19 0.26 1493.03
20 279 207 .40
21 =210 214.73
22 011 281.43
23 4.491 23375

24 =1749.58 15H.09




Nalezy zauwazy¢, ze niektore elementy krawedziowe uzyskanej macierzy majg znacznie rézne katy
obrotu. Znalezienie tych katow obrotu bytoby bardzo trudne bez systematycznego podejscia. Metoda
optymalizacji wytgcznie fazowej jest rowniez wykorzystywana do syntezy tego samego pozgdanego
wzoru w celu poréwnania. Ten sam uktad liniowy, ale z 24 nieobréconymi mikroelementami anteny
paskowej z wbudowang szczeling w ksztatcie litery U, jest symulowany w trybie petnofalowym w celu
pozyskania wszystkich sygnatéw AEP. Nastepnie faza wzbudzenia kaidego elementu jest
optymalizowana za pomocg algorytmu PSO w celu syntezy tego samego wzoru o ptaskim wierzchotku.
Wzér uzyskany metody optymalizacji wytacznie fazowej przedstawiono na rysunku 8.10d. W
poréwnaniu z ostatecznym wzorem uzyskanym metodg udoskonalong, ma on niemal ten sam ksztatt
gtéwnego listka, ale znacznie wyzszy poziom szumu (SLL) wynoszacy -12,77 dB. To dodatkowo
potwierdza zalety metody optymalizacji tgczonej rotacji/fazy. Wykonano i przetestowano prototyp 24-
elementowe] anteny mikropaskowej o szczelinie w ksztatcie litery U z obrotem elementéw. Zdjecie
anteny w komorze bezechowej oraz jej dolnej i gérnej warstwy pokazano na rysunku 12.

Sktada sie ona z obrdconych anten o szczelinie w ksztatcie litery U, masy RF oraz sieci zasilajgce;j. Sie¢
zasilajgca zostata zaprojektowana jako wielostopniowy dzielnik réwnej mocy, po ktérym nastepuja
linie przesuwnikéw fazowych w celu zapewnienia wymaganych faz wzbudzenia. Linie zasilajace i
anteny tgczg sie z 24 metalowymi otworami przelotowymi, izolowanymi od masy RF. Gérna i dolna
warstwa dielektryczna majg taka sama wzgledng przenikalno$é elektryczng € = 2,2, ale rdznig sie
wymiarami. Rozmiar gornej warstwy dielektrycznej wynosi 429 mm x 131 mm przy grubosci 1,575 mm,
a rozmiar dolnej warstwy dielektrycznej wynosi 429 mm x 58 mm przy grubosci 0,508 mm. Poniewaz
dolna warstwa dielektryczna jest cienka i dtuga, do jej podparcia uzyto twardej plastikowej ptyty, aby
utrzymac catg strukture ptasko. Prototyp anteny zostat zmierzony za pomocg systemu pomiaru pola
dalekiego w komorze bezechowej anteny. Zmierzone charakterystyki CoP i XP, wraz z
charakterystykami symulowanymi przez HFSS, przedstawiono razem na Rysunku 13.
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Nalezy zauwazyé, ze rzeczywiste charakterystyki przedstawione na Rysunku 13 uzyskano poprzez
symulacje obracanej anteny zasilanej przez zaprojektowang sie¢ zasilajgcg. Wyniki te rdznig sie od
symulowanych charakterystyk na Rysunku 10d dla anteny, ktéra byta zasilana przez 24 indywidualne
porty koncentryczne w modelu HFSS. Zatem wystepujg niewielkie odchylenia miedzy rzeczywistymi
charakterystykami na Rysunku 10d a tymi na Rysunku 13. Rysunek 8.3 pokazuje, ze tetnienie gtéwnego
listka zmierzonego wzoru CoP wynosi 0,84 dB, co jest wartoscig nieznacznie wyzszg od tetnienia
symulowanego wynoszgcego 10,67 dB. Zmierzone wartosci SLL i XPL wynoszg odpowiednio -13,33 i
-12,67 dB, czylio 1,27 i1,11 dB wiecej niz w przypadku wzorcéw symulowanych. Pomimo niewielkiego
pogorszenia wydajnosci, przypuszczalnie spowodowanego btedami produkcyjnymi i nieidealnym
Srodowiskiem pomiarowym, zmierzone wzorce CoP i XP generalnie dobrze zgadzajg sie z wynikami
symulacji petnofalowe;j.

Synteza wzorca kotowego o ptaskim wierzchotku dla macierzy planarnej z antenami typu patch
backed z obrotowg wneka

Skuteczno$¢ udoskonalonej metody optymalizacji rotacji/fazy w syntezie uksztattowanych wzorcow
mocy dla macierzy planarnej zilustrowano drugim przyktadem. Wzér kotowy o ptaskim wierzchotku
zostat zsyntetyzowany poprzez optymalizacje amplitud i faz macierzy o rozstawie 11 x 11 A/2 bez
uwzglednienia wzajemnego sprzezenia miedzy jej elementami. Ten wzdér miat kotowy ptaski
wierzchotek gtéwnego ptata w obszarze: {6 < 9°i ¢ € (0, 360° )}, a maksymalny SLL jest mniejszy niz
-10 dB w obszarze: {8 220°i ¢ € (0, 360° )}, jak pokazano na rysunku 4a . Rozwazana tutaj planarna
tablica ma ten sam rozmiar catkowity, ale przyjmuje antene tatkowg z wneka przedstawiong jako
elementy tablicy. Pozadany przez uzytkownika kierunek polaryzacji jest nadal przyjmowany jako

Pd="% jednak w odréznieniu od przypadkdéw liniowych tablic, eg i e4 nie sg juz kierunkami CoP i XP

dla tej planarnej tablicy. Realizowalne kierunki CoP i XP zmieniajg sie wraz z kierunkiem propagacji (6,
) zgodnie z (8.12) i (8.13). Ta sama kotowa funkcja ptaskiego wierzchotka jest wybrana jako pozadany
ksztatt gtéwnego ptata dla tej tablicy. Warunki s, = I'xe. = — 11 dB oraz pozostate parametry, w tym
W1, W2 i W3, majg by¢ takie same jak w pierwszym przyktadzie. Tabela 2 przedstawia symulowane
maksymalne tetnienia SLL, XPL i gtéwnego ptatka dla syntetyzowanych i rzeczywistych wzorcéw
macierzy uzyskanych w poczgtkowym i kolejnych trzech krokach rafinacji.



Synthesized results (dB)

Simulated results (dB)

k —th iteration SLL XPL Ripple SLL XPL Ripple
o =162 =1LE3 +1.14 =T.57 =H.25 *+1.60
1 =10.77 =1LE3 +1.0% =925 =4 1K +1.19
2 =10.30 =10.20 +1.14 =9.K3 =10.39 +1.17
3 =10.32 =10.32 +1.17 =10.32 =1L1E +1.23

Wartosci SLLi XPL dla rzeczywistego wzoru malejg w miare wykonywania krokéw rafinacji. Rzeczywiste
wartosci tetnien SLL, XPL i gtéwnego ptatka w trzecim kroku rafinacji wynosza odpowiednio -10,32, -
10,18 i £1,23 dB. Rysunki 14a—d przedstawiajg widoki z géry sktadowych CoP i XP syntetyzowanych i
symulowanych petnofalowo rzeczywistych wzorcéw macierzy w tym trzecim kroku.
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Ostatecznie zsyntetyzowane wzorce wyraznie zgadzajg sie z odpowiadajgcymi im wzorcami
symulowanymi polem elektromagnetycznym dla obu sktadowych CoP i XP. W poréwnaniu z wynikiem
na rysunku 4a , ktéry nie uwzgledniat efektéw wzajemnego sprzezenia, uzyskane wzorce majg lepszg
wydajnos¢ idelobe, mimo ze efekt wzajemnego sprzezenia zostat juz uwzgledniony. Rysunek 15
przedstawia uktad macierzy z zoptymalizowanymi obrotami elementdw.
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Poniewaz macierz ta nie wykorzystuje wazenia amplitudy, liczba nieréwnych dzielnikéw mocy jest
minimalna.

Macierze z funkcjg $ledzenia wykorzystujgce wzorce sumy i réznicy

W przypadku komunikacji z ruchomga platformg, wigzka emitowana przez macierz antenowg musi
podgzaé za jej ruchem, aby utrzymaé jakos¢ tacza bezprzewodowego. Znajac potozenie ruchomej
platformy, mozna tatwo obliczy¢ liniowy rozktad fazy wymagany przez macierz do wytworzenia wigzki
zapewniajgcej utrzymanie pofaczenia w czasie rzeczywistym. Jesli jednak potozenie ruchomej
platformy jest nieznane, do $ledzenia sygnatu przychodzacego potrzebna jest rdznicowa
charakterystyka antenowa. Dlatego niezwykle wazne jest, aby praktyczne analogowe macierze
antenowe miaty mozliwos¢ tworzenia zaréwno wzoru sumy, jak i roznicy. Wzér sumy to zazwyczaj
skupiona wigzka o maksymalnym wzmocnieniu w zamierzonym kierunku, podczas gdy wzor réznicowy
ma wartos$¢ zerowa w tym kierunku. Razem mogg one stanowic¢ rozwigzanie dla mobilnej komunikacji
bezprzewodowej typu punkt-punkt. Zastosowania obejmujg systemy satelitarne w ruchu, a takze
monoimpulsowe systemy radarowe . Aby osiggng¢ wysoky doktadnos¢ pomiaru kierunku sygnatu
przychodzgcego, wzér réznicowy musi charakteryzowac¢ sie wysokg kierunkowoscig, niskimi
wartosciami SLL i stromymi zboczami wokdt punktéow zerowych. Wymagania te zazwyczaj skutkujg
nieréwnomiernym rozktadem amplitudy w sieci, co w praktyce wymagatoby stosowania wielu
nieréwnych dzielnikdbw mocy. Powstaty w ten sposéb system prowadzi do stosunkowo
skomplikowanych sieci formujgcych wigzke (BFN). Aby unikng¢ koniecznosci stosowania
nieréwnomiernych amplitud, mozna uciec sie do obracania orientacji anten, jak pokazano w
poprzedniej sekcji. Szczegdtowe algorytmy syntezy przedstawiono w kolejnych podsekcjach, aby
zilustrowac zalety uktadu z elementami obrotowymi w celu spetnienia wymagan systemodw
komunikacji bezprzewodowej. Przeanalizowano dwa przyktady syntezy wzoréw sum i réznic z
wykorzystaniem obréconych elementéw uktadu dipolowego, aby zademonstrowa¢ skutecznosc tego
podejscia. Wyniki ich syntezy dowodzg, ze zadowalajace wzory sum i réznic z pozgdanymi wartosciami
SLL, XPL i zboczami uzyskuje sie bez stosowania wazenia nierédwnomiernej amplitudy.

Liniowy uktad dipolowo-rotacyjny o nierownomiernym rozmieszczeniu



Rozwazmy liniowy uktad sktadajacy sie z 2N nieréwnomiernie rozmieszczonych elementéw. Zatozenie,
ze liczba elementdw jest parzysta, przyjeto dla wygody wyprowadzania ponizszych wzoréw. Niemniej
jednak, z pewng ostroznoscig, mozna je rowniez stosowacé przy przepisywaniu, gdy liczba elementéw
jest nieparzysta. Rysunek 16 pokazuje, jak wzory sumy i réznicy sg generowane przez liniowy uktad ze
specjalistycznym dwusekcyjnym uktadem BFN.

XN XN+l e T | X X2
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X

W przeciwienstwie do konwencjonalnego uktadu emitujgcego pojedynczy wzdr wigzki, uktad sumy i
roznicy jest zazwyczaj podzielony na dwie wskazane potowy. Dwie potowy ukfadu s3 zasilane w fazie,
aby uzyska¢ kompozycje wszystkich wzoréw elementow w fazie, a tym samym uzyskaé wzdér sumy.
Natomiast sg one zasilane w przeciwfazie, aby wygenerowaé wigzke réznicowa. Amplitudy wzbudzenia
sg zazwyczaj optymalizowane w celu uzyskania wzordw sumy i réznicy przy jak najnizszych wartosciach
SLL. Dlatego w sieci BFN, oprdcz niezbednego przesuwnika fazy m, wymagane sg nieréwne dzielniki
mocy. Wspdlna optymalizacja obrotéw i pozycji elementéw zamiast stosowania nieréwnomiernych
amplitud wzbudzenia moze poprawié¢ wydajnos¢ wzoréw sumy i réznicy. To nie tylko uprosci projekt
sieci BFN, ale takze zmniejszy koszt i wage catego systemu. Zatézmy, ze kazdy element na rysunku 8.16
jest obrécony o dowolny kat oznaczony jako €n € (-, m) dlan=-N,-N+1, ..., -1, 1, ..., N. Wektorowe
wzory sumy i réznicy mocy tego uktadu w ptaszczyznie gtéwnej, tj. ptaszczyznie xOy, mozna wyrazi¢
jako:
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Nalezy zauwazyc¢, ze kat obserwacji w kierunku azymutu (ptaszczyzna x0y) jest ograniczony do ¢ € (O,
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zlokalizowanego w punkcie xp. to odpowiednio sktadowe 6 i ¢ wzoru sumarycznego,

natomiast T a#l#) | Fael®) o oqoowiednio sktadowe 8 i & wzoru réznicowego. W tym przypadku
rozwazane sg liniowe uktady dipolowe, aby zilustrowa¢ wykonalnos¢ syntezy wzoréw sumarycznych i
réznicowych poprzez optymalizacje katéw obrotu i potozenia ich elementéw. Zatézmy poczatkowo, ze
wszystkie dipole sg umieszczone wzdtuz osi x w ptaszczyznie x0z i zorientowane prostopadle do tej osi.
Nastepnie, jak pokazano na rysunku 17, zatézmy, ze kazdy dipol jest obrécony o dowolny kat £, wokét
swojego srodka w ptaszczyznie x0z, tj. obrét nastepuje wokot osiy.

J l"\. LI | ."r T ] Ill.

Nastepnie wprowadza sie lokalny uktad wspétrzednych x’-y’-z’, aby utatwié¢ sformutowanie wzoru
elementow, przy czym o$ z’ pokrywa sie z orientacjg obréconego dipola, a os y’ jest rownolegta do
nieruchomej osi y. Wektorowe wzory elementéw obréconego dipola w lokalnych wspétrzednych x’-y’-
Z' uzyskuje sie w prosty sposob. Wzory spolaryzowane 6 i ¢ obrdconego dipola w globalnej
wspotrzednej xyz mozna nastepnie uzyskaé za pomocg transformacji wspdtrzednych. Wzory
spolaryzowane 0 i ¢ w gtdwnej ptaszczyznie xOy uzyskane w ten sposdb sg nastepujace:

cos £, cos (£ sin &, cos g)

Ty Sn) 3 S 18.24)
1= sin~Z, cos-p

sin &, sing cos .1 sin &, cosgr)

T E,) = (8.25)

sinE, coslp—1
Podstawiajac (8.24) i (8.25) do (8.20)—(8.23), otrzymujemy wzory sumy wektorowej i rdznic
nieréwnomiernie rozmieszczonego uktadu dipolowego z obréconymi elementami.

Optymalizacja obrotu i potozenia elementéw w oparciu o PSO

Problem polega na wyznaczeniu optymalnego rozwigzania dla wspélnych obrotéw elementéw &, i
potozen x» (n=-N,-N+1, ..., -1, 1, ..., N), tak aby zarowno wzor sumy, jak i réznicy charakteryzowat
sie niskimi wartosciami SLL i XPL. Ponadto nachylenie wzoru réznicy w kierunku docelowym musi by¢
jak najbardziej strome. Nalezy zauwazy¢, ze aby uzyskaé symetryczny BFN, zaktada sie, ze potozenia
elementow x, sg symetryczne wzgledem srodka tablicy. Zatem zoptymalizowano tylko N potozen
elementow dla jednej potowy tablicy. Jednak katy obrotu wszystkich elementéw sg zoptymalizowane
w celu uzyskania jak najwiekszej liczby stopni swobody w procesie syntezy. W zwigzku z tym nalezy
zoptymalizowac¢ catkowity liczbe 3N zmiennych. Skonstruowano nastepujgcg funkcje kosztu, ktéra
obejmuje kilka sktadnikéw minimalizujgcych SLL i XPL zardwno wzorcéw sumy, jak i réznicy, a takze
nachylenie wzorca rdéznicy:

- I} C ¥ n
-, 1 3 W 1 . .H"l 1 ’ 2
=% X+ X1+ Y (Yo Y+ g + | Lxa|)”
I, Béll‘ i b/ e .-E=|2 |¥e]) DJ.EHEl |Zxal)
Wae=1 . Ws 2
* 5 E.E_x.q+ Zadll” + 3 [|5]—5) (B.26)

gdzie
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Terminy W1, W5, W3, W4 i Ws to wspodtczynniki wazenia. Terminy lsus i sz to pozgdane wartosci SLL
dla wzoréw sumy i réznicy wspoétczynnika mocy (CoP) odpowiednio Fse(d) i Fas(d). Terminy Mxprs i Mxprz
to pozadane wartosci XPL dla wzoréw XP odpowiednio Fs, () i Fas(P). Termin n oznacza pozgdane
nachylenie wzoru réznicowego w kierunku docelowym. Nalezy zauwazyé, ze sktadowa pola
elektrycznego spolaryzowana w kierunku 6 jest tutaj uwazana za sktadowg wspotczynnika mocy (CoP),
poniewaz jest sktadowg dominujgca, gdy dipol nie jest obrécony. Wyrazy ¢p (b =1, 2, ..., B)i dc (c =1,
2, ..., C) to katy probkowania obszaréw SLL odpowiednio dla Fs, o(d) i Fa e(d). Wyraz ¢a(d =1, 2, ..., D)
to kat prébkowania w petnej przestrzeni ¢ € [0, n]. Wyraz ¢0 to kat kierunku docelowego, ktéry tutaj
wybrano jako ¢o = /2. W konsekwencji nachylenie wzoru rdéznicowego przy ¢o = /2 otrzymuje sie
jako:

I a) N
AL ‘ = Z g (R )i, cos £, (8.28)
=K

=a/l n=—-N

I".)11;|'.l

gdzie sgn(n) jest funkcjg znaku n. Nalezy zauwazy¢, ze wieloobszarowe SLL mozna rowniez uzyskaé w
niektérych zastosowaniach, nieznacznie modyfikujgc funkcje kosztu (8.28). Algorytm PSO
przedstawiony w rozdziale 8.2 jest tutaj uzywany do syntezy wzorcOdw sum i rdznic poprzez
optymalizacje obrotdéw i pozycji elementdéw.

Przyktady
Synteza 56-elementowego liniowego uktadu dipolowego o rozproszonej strukturze

Proces syntezy oparty na rotacji/pozycji zostanie wykorzystany jako pierwszy przyktad do
wygenerowania wzoréw sum i réznic przedstawionych na rysunkach , ktére uzyskano poprzez
optymalizacje amplitud wzbudzenia i pozycji 56-elementowego uktadu liniowego. Uzyskane wartosci
SLL wzordow sum i réznic w [35] wynoszg odpowiednio -20i-16,5 dB. Wymagany wspotczynnik zakresu
dynamiki (DRR) amplitud wzbudzenia wynosi okoto 3,65, podczas gdy zoptymalizowane pozycje sg
symetryczne, a odstepy miedzy elementami wahajg sie od 0,43\ do 1,28\. Te same wzory sum i rdznic
przy tych samych wymaganiach SLL s3 tutaj syntetyzowane poprzez optymalizacje obrotéw i pozycji
elementow 56-elementowego uktadu dipolowego o rozproszonej strukturze. Zatézmy, ze zakres kata
obrotu elementu wynosi €, € [-i, ], a odstep miedzy elementami jest ograniczony w zakresie (0,5,
1,28)). Nalezy zauwazy¢, ze minimalny odstep miedzy elementami wynosi 0,5\, co jest wartoscig nieco
wiekszg niz wartos¢ 0,43\ , aby unikngc¢ silnego wzajemnego sprzezenia miedzy sasiednimi
elementami. Wartosci SLL i XPL dla wzordw sumy i réznicy w tym przyktadzie sg ustawione na te same
wartosci tj. I'sua = Mxeir = — 20 dB dla wzoru sumy i I's;1> = I'piz = — 16,5 dB dla wzoru rdéznic. Pozgdane
nachylenie wzoru rdznic pozostaje ustawione na n = 45 dB. Wspdtczynniki wazenia w funkcji kosztu
wybrano jako: W1 = W, = W3 = W, =1 i Ws =5 dla procesu syntezy. Uzyskane wzorce sumy i rdznicy
poréwnano na rysunkach 18a—-b.
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Widaé, ze wartosci SLL i XPL wzorca sumy uzyskanego metodg syntezy rotacji i potozenia wynoszg
odpowiednio -20,01 i -20,03 dB. Z drugiej strony, uzyskane wartosci SLL i XPL wzorca réznicowego
wynoszg odpowiednio -16,50 i -16,51 dB. Chociaz charakterystyki tych wzorcéw sg poréwnywalne ,
nalezy zauwazyé, ze zsyntetyzowana tablica uzyskana za pomocg wspdlnej metody optymalizacji rotacji
i potozenia nie wykorzystuje nieréwnomiernych amplitud. W zwigzku z tym w jej sieci BFN nie bytyby
wymagane nieréwne dzielniki mocy. Zsyntetyzowane obroty i potozenia elementéw wymieniono w
dwadch lewych kolumnach tabeli 3.



Examgle 1 Example 1
a Rat. angle (] Pas. [4) Rea, mngle [] Pas {4}
1 TR —34.10 —58.70 —24.08
2 —§3.14 —2123 0112 —rai
3 15022 —z17 —29.42 —111
4 1T —2110 7144 —103
5 —6.37 — 5003 a4 —1987
I —13.78 —19.04 .52 —192
7 1.8 —1509 48,28 —1516
E —61.45 -17.33 2168 —17.18
4 —38.28 —16.38 50,38 —16.20
10 —41Ty —1832 —33.20 —1552
1 244 1444 — 164 —14.41
12 118 —11.53 —5.18 —13.50
13 —17.40 —1268 —4.54 —1238
14 —3.1% -1 450 -1
15 6.82 —10.85 4057 —1084
16 15,16 —9.96 2032 — 1006
1 —4.44 —a.18 -4 —azg
18 -1 —546 1458 —548
19 — 129 —740 3,40 —7.68
20 —0.53 —6.80 —7.84 —8.80
2 k.80 —5.80 L% —aaj
12 X5 —504 T —&08
2 3,80 —399 9.4z -4
24 —3.10 —1.15 —15.60 —130
b .00 —xn .50 —236
B —4.83 —140 —8.18 -154
E3] —13 —0.7% .24 —150)
8 280 —0.24 —8% —nzs
0 —141 0.24 —ihé1 04
10 34 074 —L17 i
1 4.83 140 —1.78 184
12 —161 EET .05 236
1 —144 114 —1.43 130
H 101 140 1874 417
1 —1.23 508 —5.14 505
Examgle 1 Example 2
a Rat. angle () Pas. (i) Rot. angle () Pos. (i)
Y —ih29 580 3.4 543
1 1108 .0 —1119 L5
1 —314 760 —.49 768
10 — 1588 546 10,76 545
40 T a8 .04 ag
41 .05 a0 4T 10.06
42 —3.86 10.83 L& 1054
43 —4.49 1 5.70 11.74
4 — 1640 1268 -1 1254
48 6.7 1353 —L84 1150
46 14,32 14.44 —31.45 1441
4 —L1 1852 —37.48 1552
48 —41.83 14,58 4117 1620
4 —46.77 17.5 f.5a 17.18
L] -55.85 1309 -4 1516
51 #3.20 1904 -29.74 1902
a2 5508 043 — 108,26 1987
[ 84,40 .40 6,47 a3
5 9,19 17 e 1191
55 — 879 3.2 -58.72 228
a6 .43 2410 6055 1408
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W tym przyktadzie minimalny, maksymalny i sredni odstep miedzy elementami syntetyzowanej
macierzy wynosi odpowiednio 0,5\, 1,07\ i 0,88\. Oszczednos$¢ elementéw wynosi 42,27% w
poréwnaniu z macierzg o odstepie A/2 zajmujgca te samg aperture.

Synteza wzordéw sum i réznic z wieloregionowymi ograniczeniami SLL i XPL

Jako drugi przyktad, zademonstrowano skutecznos¢ metody syntezy rotacja-potozenie w realizacji
wzoréw sum i réznic z wieloregionowymi ograniczeniami SLL i XPL. To zastosowanie wigze sie ze
znanymi problemami zwigzanymi z potrzebg stosowania nizszych SLL w celu radzenia sobie z
zaktéceniami z  okreSlonych  kierunkéw w  réinych  skomplikowanych  sSrodowiskach
elektromagnetycznych. Dla uproszczenia rozwazamy synteze tej samej 56-elementowej matrycy
dipolowej z tymi samymi wzorami sum i rdznic, ale z dodatkowymi wymaganiami SLL i XPL
wynoszgcymi —30 dB w regionach ¢ € [40°, 45°] [135°, 140° ] zaréwno dla wzordéw sum, jak i réznic.
Ustawienia parametréw: dostepne katy obrotu §,, ograniczenie odstepu miedzy elementami, zgdane
nachylenie wzoru réznic n oraz wspoétczynniki wazenia dla funkcji kosztu sg takie same jak w pierwszym
przyktadzie. Rysunki 19a i 19b przedstawiajg uzyskane wzorce sumy i réznicy.

(a) (b)
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Nalezy zauwazy¢, ze nawet przy skomplikowanych dodatkowych wymaganiach wieloobszarowych SLL
i XPL, uzyskane wzorce sg nadal zadowalajgce, z wyjatkiem faktu, ze pierwszy ptat boczny wzoru sumy
jest nieco powyzej pozadanego poziomu (okoto 0,55 dB wyzszy). Ponadto SLL i XPL dla obu wzorcow
sumy i réznicy w ¢ € [40° 45°] [135° 140°] sg ponizej -30 dB. Wyniki te dodatkowo dowodzg
skutecznosci metody optymalizacji obrotu i potozenia wspdlnego. Uzyskane katy obrotu i potozenia
elementow sg wymienione w dwdch prawych kolumnach Tabeli 3. Minimalne, maksymalne i $rednie
odstepy miedzy elementami tej tablicy wynoszg odpowiednio 0,5A, 1,18\ i 0,88A. W tym przykfadzie
uzyskano oszczedno$¢ liczby elementdw rzedu 42,27% w pordéwnaniu z uktadem réwnomiernie
rozmieszczonym, z odstepem A/2, zajmujgcym te sama aperture. Zilustrowano réwniez wydajnosc
uzyskanych wzoréw sumy i réznicy z uwzglednieniem wzajemnego sprzezenia. Zsyntetyzowana,
obrécona, rozproszona matryca dipolowa jest modelowana i symulowana bezposrednio za pomoca
HFSS. Element dipolowy o potowie dtugosci fali, wykorzystany w symulacji, zostat zaprojektowany do
pracy z czestotliwoscig 3 GHz, ma $rednice 1,0 mm i catkowitg dtugos¢ 48,0 mm. Symulowane wzory
sumy i réznicy dla petnej fali sg réwniez zawarte na rysunku 8.19. Wida¢, ze symulowane wzory dobrze
zgadzajg sie z syntetyzowanymi, z wyjatkiem pewnej degradacji SLL pod kilkoma okreslonymi katami.
Maksymalne wartosci SLL symulowanych wzoréw sumy i réznicy sg zwiekszone odpowiednio 0 1,57 i
1,28 dB, podczas gdy uzyskane wartosci XPL dla obu wzoréw nadal pozostajg ponizej pozgdanego
progu. Dobra zgodnos$¢ miedzy wynikami syntezy i symulacji wynika gtéwnie ze stabego wzajemnego
sprzezenia miedzy elementami, wynikajgcego ze stosunkowo duzych odstepédw miedzy nimi. Nalezy
zauwazyd, ze obroty elementdw uzyskane technikg syntezy sg optymalne dla pozgdanych wzoréw sum



i roznic z ustalonym kierunkiem wigzki. Gdy kierunek wigzki jest skanowany daleko od ustalonego
kierunku, z wykorzystaniem dodatkowych progresywnych faz liniowych, wydajnos¢ uzyskanych
wzordéw sum i réznic moze ulec pewnemu pogorszeniu. Metode syntezy pofozenia rotacji mozna
nastepnie rozszerzyé, aby poradzi¢ sobie z t3 sytuacja. Mozna okresli¢c wspdlne optymalne
potozenia/obroty elementéw dla skanowanych wzordw sum i réznic, wtgczajgc wymagania dotyczace
wielu réznych kierunkéw wigzki do funkcji celu zdefiniowanej przez rownania (8.26) i (8.27). Jest to
jeden z naszych obecnych kierunkdw badan.

Synteza macierzy SIMO

Przyszte systemy komunikacji bezprzewodowej, w tym 5G, 6G i nowsze, bedg obstugiwac rézne
aplikacje, w tym inteligentny transport, sieci dronéw i Internet Rzeczy (loT). Wszystkie one wymagajg
anten wielowigzkowych, z ktérych kazda moze by¢ indywidualnie skanowana, aby potgczy¢ wszystkich
uzytkownikéw. Podczas gdy systemy wielowigzkowe mozna fatwo zrealizowaé za pomoca cyfrowych
macierzy formujgcych wigzke, analogowe macierze fazowe mogg stuzy¢ jako tania i energooszczedna
alternatywa dla wielu zastosowan. Jednym z przyktadéw zastosowania jest system dystrybucji
informacji typu punkt-wielopunkt, w ktérym te same informacje, takie jak ustugi rozrywkowe, muszg
by¢ transmitowane do wielu rozproszonych geograficznie uzytkownikéw . Innym przyktadem jest sie¢
dronéw lub robotéw, w ktérej kazda jednostka musi udostepniaé¢ te same informacje sgsiednim
jednostkom . Trzecim przyktadem sg bardziej ogdlne sieci bezprzewodowe, w ktérych rézne wigzki
muszg przenosi¢ rézne informacje dla réznych docelowych uzytkownikéw . Analogowe uktady
fazowane sg szeroko stosowane w bezprzewodowych systemach wykrywania i bezprzewodowych
systemach typu punkt-punkt, na przyktad w komunikacji satelitarnej . Przy stosowaniu uktadéw
fazowanych do komunikacji wielouzytkownikowej wymagane sg rdzne strategie projektowania. W tej
sekcji przedstawiono systematyczne badanie dotyczgce projektowania analogowych wielowigzkowych
uktadéw antenowych SIMO. Najpierw pokazano, jak mozna generowa¢ uktady wielowigzkowe przy
uzyciu analogowych liniowych uktadéw sterowanych fazowo i amplitudowo. Nastepnie pokazano, jak
mozna wytwarzaé uktady wielowigzkowe przy uzyciu analogowych uktadow fazowych. Ten krok jest
wazny, poniewaz ich implementacja bytaby tatwiejsza. Przedstawiono dwie strategie analogowego
formowania wielu wigzek w czasie rzeczywistym w celu realizacji pozadanej funkcjonalnosci
skanowania.

Analogowe dwuwigzkowe macierze antenowe z liniowym rozktadem fazy

Omowienie koncentruje sie poczgtkowo na liniowym modelu dwuwigzkowe] anteny. Zatézmy, ze
istnieje N elementéw antenowych o odstepie miedzy nimi d. Aby wytworzy¢ dwie wigzki w kierunkach
B, i Bs, jak pokazano na rysunku 14, wystarczy zastosowac jeden prosty zestaw wag anteny:

a, =e — jkrd cas i, + e — jknd cos dg in=0,1, 2,.N— 1] [3_29}

gdzie a, oznacza wage n-tego elementu anteny. Niech

H;_' = [Hﬁ + HH:I.";E [8.3[}]
A = (8, — )2 (8.31)

Nastepnie mamy:



0, =6, + A0
0 = 6. — AG

Po zastosowaniu pewnych manipulacji matematycznych réwnanie (8.29) przyjmuje postaé:

ap = 2cos [knd sin @, sin (Ag)]e~/*nd st cos(49) (8.32

Odpowiedni wspotczynnik tablicy jest podany wzorem:

F(0) = Fa(0) + Fu(6) (8.33)
gdzie
N . )
Fpp(f) = ) erfndeosiys gifndeosd 53
n=1

Réwnanie (8.33) to proste dodanie dwdch klasycznych wzoréw wigzki. Jednak réwnanie (8.32) méwi
nam, ze jesli po prostu dodamy dwa zestawy wag o liniowej fazie i rownomiernym rozktadzie wielkosci,
potgczone wagi bedg miaty nowg liniowg faze i nieréwnomierny rozktad wielkosci. Rysunek 20
przedstawia przykfad charakterystyki promieniowania anteny dla uktadu 24-elementowego, gdy jedna
wigzka jest skierowana pod katem 40°, a druga pod katem 80°.
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Wida¢, ze wartosci wag gwattownie zmieniajg sie miedzy elementami. W praktyce realizacja takiego
zmiennego rozktadu amplitudy bytaby dosé trudna. Zamiast tego, bardziej pozadane jest uzyskanie
skanowalnych uktadéw wielowigzkowych, stosujac jedynie jednorodny rozktad amplitudy ze
zoptymalizowanymi fazami nieliniowymi.

Optymalizacja uktadéw wielowigzkowych wytacznie pod katem fazy

Istnieje szereg praktycznych wad zwigzanych z prébg btyskawicznej regulacji wartosci wag anten.
Lepszym rozwigzaniem bytaby adaptacyjna zmiana jedynie rozktadu faz w ukfadzie. W przeciwienstwie
do konwencjonalnych uktadéw, w ktérych do sterowania wigzkami wymagana jest jedynie liniowa
zmiana fazy, uktad wielowigzkowy wymaga skomplikowanego rozktadu faz w swoich elementach.
Ogdlnie, charakterystyke uktadu mozna zapisa¢ jako:

N
F(f@) = Zu,ief“’"e”j‘" costd (8.35)

i=1

gdziezo=nd (n=1, 2, ..., N), a an i ¢n to odpowiednio amplituda i faza n-tego elementu. Wprowadzmy
wektor amplitudy wzbudzenia a = [ay, a3, ..., an], wektor fazy wzbudzenia ¢ = [d1, b3, ..., dn] oraz wektor
potozenia elementu z = [z3, z,, ..., Zn]. Iteracyjna metoda zaburzen oparta na optymalizacji wypuktej,
oparta wytacznie na fazie, opiera sie na podstawowej idei, ze maty wektor zaburzen fazy & mozna
dodac do biezgcego wektora wzbudzenia fazy ¢ w kazdym kroku iteracji. Optymalne 6 jest nastepnie
okreslane iteracyjnie, az do osiggniecia pozgdanej wydajnosci wzoru wielowigzkowego lub zachowania
tego wzoru w wielu iteracjach. Rozwaz k-tg iteracje i jej rozktad fazowy ¢® = ¢ - ¥ + X, Funkcja
wzorcowa F(0, ) jest dana wzorem:

N N
A g 1 T P I - i O ; .
I‘"(Irf:ﬂ-' I-cJ — E :ﬂﬂE'-""'-‘ iz, ol _ E :EEE“‘" n | gltfzg cosdl (8.36)
i=1

i=1

Zaburzenie fazy 8 w tym wyrazeniu mozna zlinearyzowaé, stosujagc metode rozwiniecia Taylora.
Prowadzi to do przyblizonej zaleznosci:

N M
i h = L Lt T, sl . (k=111 = ok E=11 rge eomp
I"lLIrJ"fP k J = ::\ IaﬂE Iy E,...l,.u...m-l(l +.|I*}-’_||k J =F (I"_.r, P k-1 ;:I + E jbi! II]_.,E' s gl o i
i=

r=1

18.37)

Chociaz w dalszej czesci rozwazany jest tylko przypadek syntezy dwuwigzkowej, opisana metodologia
nadaje sie rowniez do syntezy trzech lub nawet wiekszej liczby wigzek. Zatézmy, ze pozadany wzér
dwuwigzkowy ma nastepujgce cechy: (i) wzér mocy osigga swoje punkty maksymalne doktadnie w
okreslonych kierunkach Bmu1 i Omiz; (ii) maksymalne moce wzoru dla Bui: i Omiz powinny by¢ sobie
rowne; oraz (iii) poziom wzoru i warto$¢ zerowa w obszarze bocznych ptatéow QSL powinny by¢
zredukowane w jak najwiekszym stopniu. Na podstawie tych rozwazan, cel optymalizacji okreslono
jako:

min { W E
L m 1

gdzie W1, W5, W3 i W, sg wagami nieujemnymi, a

a.ﬂ{"-"[”mn..i‘r’ “':'H W | .
&+ 1
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<+ W5 max + Wy
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(8.38)



(|J—'(9,‘,Lw;¢-.k )r)f _ [H(|F[9:qa'“)-2)-mﬁJ (m=1,2) (8.39)

= "".-.ll.v.

AFF = (HMLl :Ip;k;)e—_f Fi g, =1 _F(HML:."W:E'-'JE—_f Fltha =) (.40

F:k_l: = %{ Flil‘z’r.1]_,:¢?'k_l')| + F(Hr.u_:::;:l"k_l')“l (8.41)

Pierwszy element funkcji celu (8.38) gwarantuje doktadnos$¢ syntetyzowanych kierunkéw wigzki
podwdjnej poprzez wymuszenie, aby dwie pochodne czagstkowe wzoru potegowego
o(le@otF) oo, [(iFee)f)sad], ,

R =M s pliskie zeru. Drugi element stuzy do
wyrdéwnania mocy w tych dwéch kierunkach. Pozostate dwa elementy stuzg do ttumienia poziomoéw
bocznych i zerowych. Ogdlnie rzecz biorgc, pochodng czgstkowg wzoru mocy wzgledem 6 po

wprowadzeniu faz wzbudzenia zaburzonego mozna zapisaé w nastepujacy sposob:

dF(0;p + 8" _ IRe*(Flohp + 8)) L I (F (0 +8)) dRe (F(0;q + &)

= 2Re (F(th@ + )

i i At 2l
Alm| F(i; 87
+ 2Am(F (B + ) w (8.42)
gdzie
N N
Re (Fldp +8)) = Z 2, cos [z, cosd—g, ) + E a, sin (g, cos & — g, (8.43)
r=1 n=1
w N
Im(F({p+d)) = — Z ay sin (fzcosf—g,) + Z dy COS5 [z, cosd — ) (B.44)
n=1 n=1

aRe (F(ih g + &) l l
% = Z iz, sindsin| gz, cos = g, ) — Z il iz, sinl) cos | Pz, cosd — g, )

n=1 n=1
(8.45)
N N
= z a7, sind cos (Jz, cosd— g, ) — Z By, iz, sind sin (67, cos =)

n=1 n=1

Slm(F(d g + &))
atl
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Podstawiajgc (8.43)—(8.46) do (8.42) i ignorujgc wszystkie wyrazy kwadratowe zaburzenia &,
otrzymujemy nastepujgce przyblizone wyrazenie:

JF( B + 8)[

a0 =3 Zﬁrl:C]Yl + 0 ¥s + Ci¥s + CoYy) + 2(C,C + CCy) (B.47)

gdzie



N
O = Z ay, o8 (7, cosd — ) (R.48a)
n=1

N

;= Z apfiz, sind sin (fz, cosf — g, ) (8.48h)
n=1
N
Oy = Z a, sin (fz, cosd— g, ) [B.48c)
n=1
N
N— Z Apfizy sind cos [z, cos & — g, J8.48d)
n=1
Y = aezecos(ffz cosd — g )fising (R.49a)
Y = a-sin (Jz cos & —p) [8.49b)
Y. = aezesin (fz cosf —g)fsind [8.49c)
Yy = aecos (2 cosf —g) (8.409d)

”

gdzie znak goérny ,T” oznacza transpozycje macierzy, a ,o” oznacza iloczyn Hadamarda dwdch

wektordw.
Algorytm

Metoda zaburzen wymaga najpierw okreslenia poczatkowego rozktadu fazy. Przypomnijmy, ze wzér
dwuwigzkowy skierowany na Bmi1 i Bmiz mozna wygenerowac, sumujgc dwa indywidualne wektory
wzbudzenia: elf? cos BMLL j @ifz cos BML2  Ngle7y zauwazyé, ze dodanie statej fazy do jednego z dwdch
wektoréw wzbudzenia nadal prowadzitoby do wzoru dwuwigzkowego. Oznacza to, ze bardziej ogdlny
poczatkowy rozktad fazy dla wytworzenia wzoru dwuwigzkowego mozna podac jako:

Q?:[]:' — angle{e‘fﬂzcmﬂ;«_q__ + EJ;EH'jZ.CUﬁ L, } EESD'

gdzie € [0, 2m] jest liczbg rzeczywistg. Jesli € moze przyjmowac wiele réznych wartosci z zakresu [0, 2],
np. & = &, &, ..., &, otrzymujemy P zbioréow réznych poczatkowych rozktadéw fazy wzbudzenia, tj.
d(&1),0(%2), ..., d(&). W iteracyjnym algorytmie optymalizacji, rézny poczatkowy rozktad fazy moze
prowadzi¢ do réznych wynikéw wzorca dwuwigzkowego. Strategia polega na wybraniu najlepszego (tj.
z najnizszym SLL) sposréd wszystkich réznych wynikéw. W oparciu o te zagadnienia, iteracyjna
procedura optymalizacji wypuktej do syntezy wzorcéw dwuwigzkowych jest opisana nastepujgco:

1) Ustaw konfiguracje macierzy, w tym liczbe elementéw, odstepy miedzy elementami i czestotliwos¢
robocza. Okresl pozgdane charakterystyki wzoru podwdjnej wigzki, w tym kierunki kierowania wigzki
podwajnej Bmuia | Bmiz, obszar bocznych ptatow QSL oraz potozenie zerowe Bnui.

2) Ustaw wspodtczynniki wagowe w1, wa, Wi i wa oraz maksymalna liczbe iteracji K.

3) Ustaw staty rozktad amplitudy a zgodnie z potrzebami i skonstruuj P wektoréw poczatkowego
rozktadu fazy

(&), B(&2), ..., P(&p).
4)Ustawp=1ik=1.
5) Wybierz ¢0 = ¢(&p).

6) Zastosuj algorytm optymalizacji wypuktej, aby zminimalizowa¢ funkcje celu w réwnaniu (8.4.8) i
znajdz optymalne rozwigzanie §(k).



7) Zaktualizuj ™ = p* - + 80 j liczbe k = k + 1.

8) Powtarzaj kroki 6 i 7, az k osiggnie maksymalng wartos¢ K. Nastepnie zapisz uzyskany rozktad faz
" \ep)-

9) Zaktualizuj liczbe p = p + 1 i powtarzaj kroki 5-8, az p = P. Zanotuj wszystkie zoptymalizowane
wektory fazowe: d™(£1), dM(E,), ..., dN(&p), ktore odpowiadaja réznym rozktadom poczatkowym: ¢(€1),
$(&2), -..r (&p).

10) Wybierz rozktad fazy wzbudzenia o najlepszych parametrach charakterystyki wigzki dwuwigzkowej,
na przyktad ten z najnizszym SLL i zerami.

Przyktady symulacji

Jako pierwszy przyktad syntetyzowano wzoér podwdjnej wigzki, w ktérym jedna wigzka jest skierowana
na 70°, a druga na 130° a zero znajduje sie na 30° poprzez optymalizacje faz wzbudzenia 24-
elementowej matrycy liniowej. Amplitudy wzbudzenia sg ustawione na 1. Na podstawie niektdrych
eksperymentdéw, wspdtczynniki wazenia dla funkcji celu iteracyjnej metody zaburzen tylko fazowych
wybrano na: W1 =1, W, =1, W3 = 15 i W, = 50. Rysunek 21a przedstawia uzyskany wzdr podwdjnej
wigzki.
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Zgodnie z oczekiwaniami, wigzki podwdjne sg skierowane doktadnie w pozadanych kierunkach, a
maksymalny poziom sygnatu SLL wynosi okoto —14 dB. Poziom zerowy wynosi -46 dB. Odpowiedni
rozktad faz pokazano na rysunku 21b. Drugi przyktad pokazuje, ze mozna kontrolowaé skanowanie
wigzki w podwdjnym wzorze wigzki za pomocg metody optymalizacji wytacznie fazowej dla 32-
elementowej tablicy liniowe]. Rysunek 22 przedstawia podwadjny wzér wigzki z jedng wigzka ustalong
na 45° i drugg wigzka skanowang od 55° do 130°.
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W procesie syntezy skanowania wigzki wybiera sie wartos¢ zerowa ustalong na 135°. Odpowiednie SLL
dla réznych kierunkow skanowania wigzki s3 wymienione w tabeli 4.

Dual-beam direction Max. SLL (dB) Dual-beam direction Max. SLL (dB)
(457, 557) -10.7% (457, 100°) -13.05

(457, 60°7) -12.54 (45, 105") ~12.42

(457, 657) -13.02 (457, 1107) ~13.68

(457, 70¢) 1281 (457, 115°) -131.56

(457, 757) -12.5% (45°, 120%) -13.20

(457, 807) =13.00 (437, 1257) 1319

(457, §57) -12.97 (457, 130°) -131.56

(457, 907) -13.02 (45°, 135%) -13.22

(457, 957) -12.89

Z wyjatkiem przypadku podwdjnych wigzek skierowanych na 45° i 55°, uzyskane SLL dla pozostatych
przypadkéw osiggajg okoto -13 dB. Jest to zazwyczaj akceptowalne dla wielu zastosowan. Dla
kierunkow podwdjnej wigzki 45° i 55°, uzyskane SLL wynosi tylko -10,79 dB, co jest gorsze niz w
pozostatych przypadkach. Ta rdznica wskazuje, ze wydajnos¢ redukcji SLL przez podejscie optymalizacji
wyltgcznie fazowej moze sie pogorszy¢, gdy kierunki podwaéjnej wigzki zblizg sie do siebie. Jest to
typowy problem syntezy charakterystyki dwuwigzkowe;j.

Whioski

Tradycyjne analogowe uktady antenowe do komunikacji bezprzewodowej to albo uktady fazowane do
skanowania wigzki, albo state uktady wielowigzkowe wykorzystujgce analogowg sie¢ formowania
wigzki. Wraz z rozwojem mobilnej komunikacji bezprzewodowej i sieci czujnikéw, projektantom
systemow uktadéw antenowych stale stawiane s nowe wymagania. Wymagania te mogg obejmowac
zarowno cienisze uktady ze wzgledu na oszczednosci, jak i skanowanie wielu wigzek. Co wiecej,
wymagajg one nowych rozwigzan w zakresie syntezy uktadéw. Podczas gdy badania nad cyfrowymi
algorytmami formowania wigzki trwajg od kilkudziesieciu lat, algorytmy syntezy réznych wigzek
analogowych sg wcigz opracowywane w spotecznosci badaczy anten. tgczenie nowych algorytmow z



nowymi konfiguracjami uktadéw antenowych stawia czota nowym wyzwaniom, ktére potencjalnie
mogg prowadzi¢ do nowatorskich rozwigzan systemowych. W tym rozdziale przedstawilismy szereg
interesujacych zagadnien z zakresu syntezy uktadéw analogowych. Chociaz tematy te sg niezwykle
interesujgce z punktu widzenia badan, mozna sie spodziewaé, ze zaprezentowane rozwigzania znajdg
zastosowanie zaréwno na platformach stacjonarnych, jak i mobilnych systemdéw 5G w niedalekiej
przysztosci, a takze w przysztych systemach 6G i nowszych.



