
 
 

Rekonfigurowalna inteligentna powierzchnia (RIS) w 6G 

Wychodząc od komunikacji piątej generacji, która zapewnia pojedynczą platformę umożliwiającą 

różnorodne usługi danych, zapoczątkowano ewolucję w kierunku szóstej generacji (6G), przewidując, 

że przyszłe sieci bezprzewodowe staną się rozproszonymi inteligentnymi systemami komunikacji, 

wykrywania i lokalizacji. Chociaż takie zapotrzebowanie zyskało poparcie istniejących technik, takich 

jak Massive MIMO i małe komórki, w dużym stopniu zależą one od jakości niekontrolowanych 

środowisk bezprzewodowych. Z drugiej strony rekonfigurowalna inteligentna powierzchnia (RIS) jako 

nowy rodzaj ultracienkiego metamateriału inkrustowanego wieloma rozproszeniami podfalowymi 

może stworzyć korzystne warunki propagacji poprzez kontrolowanie przesunięć fazowych fal odbitych 

na powierzchni, tak aby odbierane sygnały były bezpośrednio odbijane w kierunku odbiorników bez 

dodatkowych kosztów źródeł zasilania lub sprzętu. Zapewnia rewolucyjnie nowe podejście do aktywnej 

poprawy jakości łącza i zasięgu, co rzuca światło na przyszłość 6G. Ze względu na sprzężenie między 

propagacją radiową a dyskretnymi przesunięciami fazowymi RIS, istniejące protokoły i metodologie 

projektowania nie mogą być już bezpośrednio stosowane. Dlatego konieczne jest opracowanie nowych 

technik komunikacji i przetwarzania sygnałów oraz zbadanie różnych zastosowań opartych na RIS, 

takich jak inteligentne wykrywanie i lokalizacja. w tym tekście omawiane są nowe inteligentne techniki 

radiowe oparte na RIS, mające na celu osiągnięcie wysokiej jakości łączy kanałowych w komunikacji 

komórkowej poprzez projektowanie i optymalizację konstrukcji RIS. W przeciwieństwie do 

tradycyjnych systemów antenowych zostaną ujawnione trzy unikalne cechy RIS. Po pierwsze, 

wbudowana programowalna konfiguracja RIS umożliwia analogowe kształtowanie wiązki z natury, bez 

dodatkowego sprzętu lub przetwarzania sygnału. Po drugie, sygnały padające mogą być sterowane tak, 

aby częściowo odbijały i częściowo transmitowały jednocześnie przez RIS, zwiększając elastyczność 

transmisji sygnału. Po trzecie, RIS nie ma zdolności przetwarzania cyfrowego do aktywnego wysyłania 

sygnałów ani żadnych komponentów częstotliwości radiowych (RF). W związku z tym konieczne jest 

opracowanie nowych protokołów szacowania kanałów i komunikacji, zaprojektowanie wspólnych 

cyfrowych i analogowych schematów kształtowania wiązki opartych na RIS oraz przeprowadzenie 

kontroli zakłóceń poprzez mieszane odbicie i transmisję. Wykorzystując swoją zdolność do aktywnego 

kształtowania środowiska propagacji, technika RIS jest dalej badana w celu osiągnięcia dwóch rodzajów 

zastosowań bezprzewodowych, tj. wykrywania i lokalizacji RF. 

• W wykrywaniu RF wpływ wykrywanych celów na propagację sygnału bezprzewodowego może być 

potencjalnie rozpoznawany przez odbiorniki, co jest następnie wykorzystywane do identyfikacji celów. 

W przeciwieństwie do tradycyjnych technik wykrywania, wykrywanie wspomagane przez RIS może 

aktywnie dostosowywać kanały bezprzewodowe i generować korzystną ogromną liczbę niezależnych 

ścieżek oddziałujących z celami wykrywania. Pożądane jest zaprojektowanie algorytmów odzyskiwania 

obrazu opartych na RIS, optymalizacja konfiguracji RIS i zbadanie wydajnych metod śledzenia. 

• W przypadku drugiego zastosowania, to jest lokalizacji wspomaganej przez RIS, RIS jest wdrażany 

pomiędzy punktem dostępowym (AP) a użytkownikami w taki sposób, że AP może analizować odbite 

sygnały od użytkowników poprzez różne konfiguracje RIS, aby uzyskać dokładne lokalizacje 

użytkowników. Jest to jednak trudne zadanie ze względu na dynamiczną topologię użytkowników oraz 

wzajemny wpływ wielu użytkowników i RIS. Dlatego operacje RIS, AP i wielu użytkowników muszą być 

dokładnie skoordynowane. Wymagany jest również nowy protokół lokalizacyjny oparty na RIS do 

współpracy urządzeń oraz algorytm optymalizacji konfiguracji RIS. Implementacje w odniesieniu do 

różnych rzeczywistych scenariuszy zostaną dostarczone w celu zilustrowania proponowanych podejść 

osobno w powyższych aplikacjach. 

Celem tego tekstu jest wykształcenie inżynierów zajmujących się automatyzacją i przetwarzaniem 

sygnałów, informatyków, matematyków stosowanych i statystyków, a także inżynierów systemowych, 



 
 

aby mogli określić rolę, jaką inżynieria analityczna i eksperymentalna ma do odegrania w badaniach i 

rozwoju RIS. Skupimy się na technologiach i zastosowaniach RIS dla przyszłej komunikacji. Ten tekst 

jest zorganizowany jak poniżej. Część 1 zawiera przegląd RIS i przedstawia podstawy komunikacji 

bezprzewodowej wspomaganej przez RIS. W Części 2 przedstawiamy kilka przypadków badawczych 

dotyczących komunikacji wielowejściowej i wielowyjściowej (MIMO) wspomaganej przez RIS. W części 

3 pokazujemy, jak zintegrować RIS z istniejącymi technologiami bezprzewodowymi. Wreszcie, w części 

4, podajemy przypadki badawcze, aby pokazać możliwe zastosowania w wykrywaniu i lokalizacji RF. 

Wprowadzenie i podstawy 

Tutaj najpierw przedstawimy tło i wymagania, a następnie omówimy podstawy RIS. Na koniec 

przedstawimy podstawy komunikacji bezprzewodowej wspomaganej przez RIS. 

¢Ʊƻ ƛ ǿȅƳŀƎŀƴƛŀ 

Bezprecedensowe wymagania dotyczące wysokiej jakości i bezproblemowych usług bezprzewodowych 

stanowią ciągłe wyzwanie dla istniejących sieci komórkowych. Aplikacje takie jak ulepszona mobilna 

łączność szerokopasmowa (eMBB), ultraniezawodna komunikacja o małych opóźnieniach (URLLC) oraz 

usługi masowej komunikacji typu maszynowego (mMTC) popychają ewolucję systemów komórkowych 

w kierunku piątej generacji (5G). Jednak 5G nie może spełnić wszystkich wymagań przyszłych 

systemów komórkowych w 2030 r., a naukowcy ze środowisk akademickich i przemysłowych zaczynają 

teraz koncentrować się na bezprzewodowych sieciach komunikacyjnych szóstej generacji (6G). 

Oczekuje się, że w porównaniu z sieciami 5G sieci komunikacji bezprzewodowej 6G zapewnią znacznie 

wyższą efektywność widmową/energetyczną/kosztową, wyższą szybkość transmisji danych, 10-krotnie 

mniejsze opóźnienia, 100-krotnie większą gęstość połączeń, większą inteligencję dla pełnej 

automatyzacji, subcentymetrową geolokalizację dokładność, prawie 100% pokrycie i synchronizacja 

czasu poniżej milisekundy. Wymagania te przyniosły trzy główne wyzwania: 

• Konflikty między niskim kosztem sprzętu a wysoką rozdzielczością przestrzenną: W komunikacji 5G 

istnieją trzy rodzaje technik pozwalających osiągnąć wysoką rozdzielczość przestrzenną. Pierwszym z 

nich jest komunikacja o wysokiej częstotliwości, ponieważ łatwiej jest generować wąskie wiązki w 

paśmie o wysokiej częstotliwości. Jednak komunikacja o wysokiej częstotliwości wymaga 

dedykowanych łańcuchów częstotliwości radiowych (RF), których koszt szybko rośnie wraz ze 

wzrostem liczby użytkowników. Druga technika to masywne systemy wielowejściowe i wielowyjściowe 

(MIMO), podczas gdy ogromna liczba anten z przesuwnikiem fazowym powoduje znaczne koszty 

wdrożenia sieci. Trzecią metodą jest ultragęsta sieć. Dzięki koordynacji między gęsto rozmieszczonymi 

stacjami bazowymi (BS), ultragęsta sieć może zapewnić wysoką rozdzielczość przestrzenną, ale 

wymaga bardzo wysokich kosztów wdrożenia i koordynacji. 

• Konflikty między elastycznym wdrażaniem sieci a niskim zużyciem energii: z jednej strony, jeśli punkty 

dostępu (AP) są stałe, takie jak infrastruktura naziemna, nie ma gwarancji dostosowania się do 

dynamicznego ruchu użytkowników, ponieważ wdrażanie dużej liczby punkty dostępowe do obsługi 

sytuacji ekstremalnych. Z drugiej strony, jeśli punkty dostępowe poruszają się, takie jak bezzałogowe 

statki powietrzne (UAV), dodatkowe zużycie energii napędu jest dla tych mobilnych punktów 

dostępowych. 

• Konflikty między wygodą a wysoką dokładnością wykrywania: wykrywanie i lokalizacja to ważne 

przypadki użycia w przyszłości 6G. Jednym z możliwych rozwiązań jest wdrożenie urządzeń Internetu 

rzeczy (IoT) w celu uzyskania wyników wykrywania. Jednak rozmiar tych urządzeń jest zazwyczaj 

negatywnie skorelowany z dokładnością wykrywania. W związku z tym nieistotne rozmiary i waga tych 

urządzeń IoT będą w praktyce powodować niedogodności, zwłaszcza w zastosowaniach związanych ze 



 
 

zdrowiem. Innym możliwym schematem jest wykrywanie RF wspomagane MIMO, w którym obiekty są 

wykrywane przez rozpoznawanie wpływu obiektów na sygnały bezprzewodowe. Jednak niepożądane 

i niekontrolowane środowiska propagacji sygnału prowadzą do niskiej dokładności wykrywania. 

W związku z tym oczekuje się, że innowacyjne technologie będą tanie w produkcji, łatwe i elastyczne 

we wdrażaniu oraz zgodne z wymaganiami 6G dotyczącymi komunikacji i usług wykrywania. Na 

szczęście ostatnie osiągnięcia w dziedzinie metamateriałów stworzyły taką możliwość. 

Rekonfigurowalne inteligentne powierzchnie (RIS), znane również jako duże inteligentne 

powierzchnie, składające się z szeregu metamateriałów, wykazały swoją zdolność do sprostania 

powyższym wyzwaniom, zapewniając następujące korzyści: 

• RIS są opłacalne w produkcji i wdrażaniu: RIS są wykonane z metamateriałów, które są prawie 

urządzeniami pasywnymi. Innymi słowy, RIS nie wymagają dodatkowych obwodów ani zasilania do 

przetwarzania sygnałów. Z drugiej strony RIS mogą mieć różne kształty, w tym między innymi fasady 

budynków, ściany wewnętrzne i przydrożne billboardy, co może ułatwić wdrożenie. 

• RIS mogą kontrolować i dostosowywać korzystne środowiska radiowe: RIS mogą dostosowywać 

środowiska propagacji radiowej poprzez rekonfigurację fazy i amplitudy sygnałów padających. Dzięki 

wprowadzeniu łączy wirtualnej linii wzroku (LoS) systemy RIS mogą kontrolować moc odbieranych 

sygnałów zgodnie z wymaganiami usługi. 

• RIS są w stanie zapewnić wysoką dokładność detekcji kontaktowej/bezkontaktowej: Dzięki 

możliwości zapewnienia korzystnego środowiska propagacji RIS mogą zwiększyć różnice między 

dwoma sąsiednimi obiektami w sygnałach bezprzewodowych, poprawiając w ten sposób rozdzielczość 

wykrywania RF. 

tǊȊŜƎƭŊŘ wL{ 

Dzięki atrakcyjnym funkcjom przedstawionym w poprzedniej sekcji, RIS zostały uznane za nową 

technikę w różnych aplikacjach i usługach. W tej sekcji najpierw krótko omówimy rozwój 

metamateriałów, które są głównymi składnikami RIS. W dalszej części przedstawimy dwa rodzaje RIS i 

zasady ich działania. Na koniec przedstawimy główne zastosowania RIS. 

IƛǎǘƻǊƛŀ ƳŜǘŀƳŀǘŜǊƛŀƱƽǿ 

Przenikalność dielektryczna ε i przewodność magnetyczna μ materiałów określają zdolność 

kontrolowania fal elektromagnetycznych (EM), takich jak odbicie i załamanie. Jednak ograniczona 

możliwość rozmieszczenia atomów w materiałach naturalnych prowadzi do ograniczonych dostępnych 

wartości ε i μ. Jak pokazano na rysunku, ujemne wartości obu i μ w materiałach naturalnych rzadko 

występują, co motywuje nas do opracowywania sztucznych materiałów o dowolnych wartościach ε i 

μ.  

 



 
 

Poszukiwania takich sztucznych materiałów można datować na XIX wiek. Niektóre kamienie milowe 

metamateriałów są wymienione w następujący sposób: 

• Propozycja koncepcji materiałów lewoskrętnych: Materiały lewoskrętne zostały po raz pierwszy 

opisane przez Victora Veselago w 1968 r. , gdzie ε i μ są ujemne. Udowodnił, że takie materiały mogą 

przepuszczać światło, ale prędkość fazowa jest przeciwna propagacji fali w materiałach naturalnych. 

• Pierwsza implementacja materiałów lewoskrętnych: Pierwszą udaną implementację sztucznych 

materiałów o ujemnych wartościach ε i μ zrealizował John Pendry odpowiednio w 1996 i 1999 roku. 

Wykazał, że metalowe druty ułożone wzdłuż kierunku fali mogą zapewnić  ε < 0, a rozcięty pierścień z 

osią umieszczoną wzdłuż kierunku propagacji fali może osiągnąć μ < 0. 

• Propozycja metapowierzchni: W 1999 roku Dan Sievenpiper zaprojektował metamateriał 2D, tj. 

metapowierzchnię , który został wyprodukowany w postaci płytki drukowanej. Struktura składa się z 

siatki metalowych płyt połączonych z litą blachą za pomocą pionowych przelotek przewodzących, co 

uprościło projektowanie i produkcję w porównaniu z metamateriałami 3D. 

• Propozycja programowalnych metapowierzchni: Właściwość tradycyjnych metapowierzchni jest 

ustalana po ich wyprodukowaniu, co nie jest w stanie sprostać zmieniającym się wymaganiom w 

zastosowaniach praktycznych. To motywuje rozwój programowalnych meta-powierzchni. Jednym z 

możliwych rozwiązań jest włączenie do metapowierzchni regulowanych materiałów, takich jak ciekły 

kryształ i półprzewodnik. W 2002 roku opracowano programowalne metapowierzchnie oparte na 

waraktorach. Zmieniając napięcie polaryzacji waraktorów, uzyskuje się prawie 360-stopniowe ciągłe 

strojenie fazy odbicia. 

• Optyka transformacyjna: W 2006 roku zaproponowano teorię zwaną optyką transformacyjną, która 

dostarcza teorii konstruowania metamateriału o dowolnej wartości ε i μ. Jest to potężne narzędzie 

umożliwiające elastyczną kontrolę EM. 

• Uogólnione prawo Snella: W 2011 roku zaproponowano uogólnione prawo Snella. Prawo to ujawnia, 

że możemy kontrolować kierunek załamania światła poprzez zmianę gradientu fazowego 

metapowierzchni. 

Od 2010 roku naukowcy próbują wykorzystać metamateriały w bezprzewodowych sieciach 

komunikacyjnych. Niektóre powiązane kamienie milowe są wymienione w następujący sposób: 

• Rekonfigurowalna duża matryca odblaskowa z diodami PIN: Projektowanie i wytwarzanie 

metapowierzchni opartych na waraktorach jest nadal trudne, ponieważ wymagane jest osiągnięcie 

ciągłych przesunięć fazowych. Jednak w niektórych praktycznych zastosowaniach potrzebujemy tylko 

skończonych przesunięć fazowych i obiecujące staje się zmniejszenie złożoności projektu poprzez 

zmniejszenie liczby przesunięć fazowych. W 2011 roku diody PIN zostały wykorzystane jako 

przesuwniki fazowe w dużej matrycy odblaskowej. W rezultacie odbicie struktury elementu może być 

proste i łatwe do kontrolowania. 

• Programowalne meta-powierzchnie z diodami PIN: W 2014 roku opracowano programowalne meta-

powierzchnie obsługiwane przez dodatnie wewnętrzne diody ujemne (PIN), w których liczba 

przesunięć fazowych jest określana przez liczbę diod PIN zgodnie z wymaganiami aplikacji. 

Zastosowanie diod PIN może uprościć projektowanie metapowierzchni i uzyskać kodowanie cyfrowe. 

• Propozycja rekonfigurowalnych inteligentnych powierzchni: koncepcja RIS została zaproponowana 

w 2019 r., gdzie refleksyjna meta-powierzchnia została wprowadzona do sieci bezprzewodowych w 

celu kształtowania fal radiowych w sposób kontrolowany przez oprogramowanie. Dostępność RIS 



 
 

motywuje do przeprojektowania powszechnych i dobrze znanych paradygmatów komunikacji 

sieciowej. 

• Protyp odbłyśników metamateriałowych: NTT DOCOMO, INC., we współpracy ze światowym 

producentem szkła AGC Inc., ogłosiło w 2020 r., że pomyślnie przeprowadziło, jak się uważa, pierwszą 

na świecie próbę prototypu przezroczystej dynamicznej metapowierzchni przy użyciu sygnałów 

radiowych 5G 28 GHz. Nowa metapowierzchnia osiąga dynamiczną manipulację odbiciem i penetracją 

fal radiowych w wysoce przezroczystym opakowaniu, odpowiednim do dyskretnego zastosowania w 

oknach budynków i pojazdów, a także na billboardach. Zgodnie z wynikiem testu szybkość transmisji 

danych komunikacji poprawia się o 500 Mb/s dla pojazdu wyposażonego w stację mobilną 5G. 

• Propozycja inteligentnych omni-powierzchni: W 2020 roku nasza grupa zaproponowała rodzaj RIS, 

który określany jest mianem inteligentnej omni-powierzchni (IOS). Ten typ RIS umożliwia podwójną 

funkcję odbicia i transmisji, co może dodatkowo rozszerzyć zasięg sieci bezprzewodowych. 

Zasady pracy 

Aby umożliwić funkcjonalność kontrolowania środowiska propagacji, RIS składa się z wielu warstw, jak 

pokazano na rysunku : 

 

• Warstwa zewnętrzna to dwuwymiarowa (2D) macierz elementów RIS, które będą bezpośrednio 

oddziaływać z sygnałami incydentu; 

• Warstwa środkowa to płytka miedziana, która może zapobiegać wyciekom energii sygnału; 

• Warstwa wewnętrzna to obwód drukowany łączący się z kontrolerem RIS, który może kontrolować 

przesunięcia fazowe elementów RIS. 

Każdy element RIS jest tanią, programowalną cząsteczką metamateriału o mniejszej długości fali, której 

częstotliwość robocza może zmieniać się od poniżej 6 GHz do THz. Kiedy fala EM uderza w element RIS, 

prąd zostanie indukowany przez falę EM, a ten indukowany prąd wyemituje kolejne promieniowanie 

EM w oparciu o przenikalność ε i przepuszczalność μ RIS. W ten sposób element RIS kontroluje sygnały 

bezprzewodowe. Przykład cząstki metamateriału przedstawiono na rysunku.  



 
 

 

 

Jak pokazano na tym rysunku, diody PIN są osadzone w każdym elemencie. Kontrolując napięcie 

polaryzacji przez otwór przelotowy, diodę PIN można przełączać między stanami „ON” i „OFF”. Stany 

„ON” i „OFF” diod PIN prowadzą do różnych wartości ε i μ. W rezultacie element ten będzie miał różne 

reakcje na sygnały padające, narzucając różne przesunięcia fazowe i amplitudy. Warto zaznaczyć, że 

amplitudy z różnymi przesunięciami fazowymi będą stałe. Innymi słowy, po podaniu przesunięcia 

fazowego zostanie również określona odpowiednia amplituda. Z drugiej strony amplitudy dla różnych 

przesunięć fazowych mogą być takie same lub różne, o czym decyduje struktura metamateriału. W 

praktyce, dla ułatwienia sterowania, sprawimy, że amplituda będzie prawie taka sama. W przypadku 

przesunięć fazowych odstępy między dowolnymi dwoma sąsiednimi przesunięciami fazowymi są 

jednakowe w praktycznych implementacjach. Zgodnie z implementacją RIS, RIS można podzielić na trzy 

typy: odblaskowe, transmisyjne i hybrydowe . W dalszej części omówimy te typy. Te trzy typy RIS są 

również zilustrowane na rysunku. 

 

• Typ odblaskowy: W tym typie RIS odbija sygnały incydentu tylko w kierunku użytkowników po tej 

samej stronie BS. W literaturze ten typ RIS jest również określany mianem inteligentnych powierzchni 

odbijających (IRS). 

• Typ transmisyjny: W tym typie sygnały incydentu przechodzą przez RIS i są przesyłane do 

użytkowników po przeciwnej stronie BS. 

• Typ hybrydowy: Ten typ RIS umożliwia podwójną funkcję odbicia i transmisji. Innymi słowy, sygnały 

padające zostaną podzielone na dwie części: jedna część jest transmitowana, a druga odbijana. Ten typ 

RIS jest również określany jako IOS. 

W kolejnych częściach termin „RIS” zazwyczaj odnosi się do odblaskowego typu RIS dla zwięzłości, 

chyba że określono inaczej. 

Zastosowania RIS 



 
 

Ze względu na możliwość kontrolowania środowiska propagacyjnego, RIS wykazały swój potencjał w 

różnych zastosowaniach. Typowe zastosowania RIS można ogólnie podzielić na dwa typy: komunikacja 

bezprzewodowa i wykrywanie RF. 

Komunikacja bezprzewodowa 

Jak pokazano na rysunku, RIS może mieć między innymi następujące zastosowania w komunikacji i 

sieciach bezprzewodowych: 

 

• Zwiększenie wydajności widma: ponieważ każdy element RIS może zapewnić dodatkowe łącze 

komunikacyjne, RIS może zapewnić dodatkowe zróżnicowanie przestrzenne poprzez wykorzystanie 

tych kanałów. 

• Rozszerzenie zasięgu: wdrażając RIS na granicy komórki lub w pobliżu martwej strefy, tj. gdy jakość 

usług (QoS) bezpośrednich łączy między użytkownikami a BS nie jest zadowalająca, RIS może służyć 

jako pasywny przekaźnik do przekazywać sygnały tym użytkownikom. 

• Poprawa efektywności energetycznej: Ponieważ wdrożenie RIS nie wymaga dodatkowego 

energochłonnego sprzętu, RIS są uważane za obiecujące rozwiązanie w zakresie poprawy efektywności 

energetycznej poprzez zwiększenie szybkości transmisji danych przy zachowaniu tego samego zużycia 

energii. 

Z drugiej strony, gdy przesunięcia fazowe RIS zostaną ustalone, RIS będzie przejrzysty dla BS i 

użytkowników. Innymi słowy, RIS będzie kompatybilny z istniejącymi technikami lub systemami 

komunikacyjnymi, a zatem możliwa jest integracja RIS z istniejącymi technikami komunikacyjnymi. 

Wykrywanie RF 

Nasze obecne środowisko jest objęte sygnałami bezprzewodowymi. Te wszechobecne sygnały 

zapewniają możliwości wykrywania RF, gdzie kontakt lub widok wykrywanych celów nie jest konieczny. 

Jak pokazano na rysunku, wykrywanie radiowe ma szeroki zakres zastosowań w bezpieczeństwie, 

inteligentnej przestrzeni i bezpieczeństwie.  



 
 

 

Niektóre tradycyjne metody wykrywania RF, takie jak wykrywanie WiFi i radar mmWave, wykorzystują 

wpływ celu na sygnały WiFi lub wiązki fal mm, gdzie dokładność wykrywania jest ograniczona 

warunkami kanału. Na szczęście RIS wykazały swoją zdolność do dostosowywania środowiska 

propagacji, co może jeszcze bardziej poprawić dokładność wykrywania. Zmieniając przesunięcia 

fazowe RIS, można zwiększyć różnice między wpływem dwóch sąsiednich obiektów lub bloków na 

sygnały bezprzewodowe, a tym samym poprawić dokładność wykrywania. Ten sam pomysł można 

łatwo rozszerzyć na przypadek użycia, w którym wykorzystuje się sygnały bezprzewodowe do 

lokalizacji. 

Podstawy komunikacji bezprzewodowej wspomaganej RIS 

W tej sekcji przedstawiamy podstawowe informacje związane z komunikacją bezprzewodową 

wspomaganą przez RIS. Najpierw przedstawiamy reakcję RIS na sygnały incydentów i modele kanałów. 

W dalszej części omówimy różnice między RIS a istniejącymi technikami. Na koniec przedstawimy kilka 

kluczowych wyzwań związanych z komunikacją bezprzewodową wspomaganą przez RIS i wykrywaniem 

RF. 

Model odpowiedzi 

Bez utraty ogólności, najpierw rozważymy reakcję jednego elementu RIS. Oznaczamy przesunięcie 

fazowe RIS przez θ. Jak wprowadziliśmy w poprzedniej sekcji, jeśli RIS jest włączony z waraktorami, θ 

może być ciągłe, podczas gdy θ ma skończone wartości, jeśli RIS jest realizowany przez diody PIN. 

Matematycznie, jeśli w RIS zaimplementowano K PIN diodę, mamy N możliwych przesunięć fazowych 

o N ≤ 2K, co można wyrazić wzorem N = {0, . . . , 2nπ/N, . . . 2(N - 1)π/N}, 1 ≤ n ≤ N - 1. Ponieważ RIS 

można podzielić na trzy typy, poniżej pokażemy, jak te trzy typy RIS reagują na sygnały incydentu. 

Typ odblaskowy 

Jak pokazano na rysunku  



 
 

 

 

 

, niech x będzie sygnałem padającym, a y sygnałem odbitym przez element RIS. Dlatego mamy 

y = Γe−jθ x, 

gdzie j jest jednostką urojoną, tj. j2 = 1. Tutaj Γ  ɴ[0, 1] jest amplitudą odpowiedzi RIS, gdzie Γ = 1 

wskazuje, że padające sygnały są w pełni odbijane, podczas gdy Γ = 0 oznacza, że sygnały są całkowicie 

pochłaniane. Innymi słowy, odpowiedź odblaskowego elementu RIS można zapisać na podstawie 

η = Γe-jθ  (1.2) 

Zazwyczaj możemy poznać odpowiedź odblaskowego elementu RIS, mając informacje o (Γ, θ). 

Typ transmisyjny 

Jak pokazano na rysunku , 

 

 



 
 

podobnie jak w przypadku typu odblaskowego, odpowiedź transmisyjnego elementu RIS można 

również wyrazić w postaci (1.2). Jedyna różnica polega na tym, że sygnały incydentu w pełni przenikają 

przez element RIS, gdy Γ = 1. 

Typ hybrydowy 

Hybrydowy element RIS pełni funkcję zarówno refleksyjną, jak i transmisyjną , co pokazano na rysunek. 

 

Dlatego RIS najpierw podzieli energię sygnałów padających na dwie części: jedną dla sygnałów 

transmisyjnych, a drugą dla sygnałów odbitych. Aby określić ilościowo separację energii, 

wprowadzamy metrykę β [ɴ0,+∞), która jest stosunkiem mocy sygnałów odbitych do sygnałów 

transmitowanych . Załóżmy więc, że brak upływu energii dla retransmisji sygnału oraz odpowiedź 

elementów RIS na sygnały odbite i nadawane można wyrazić odpowiednio. 

(1.3) 

 

Z (1.3) możemy wywnioskować, że typ hybrydowy zostanie sprowadzony do typu refleksyjnego przy β 

= +∞, a typu transmisyjnego przy β = 0. W tym miejscu warto zaznaczyć, że przesunięcie fazowe między 

padającym a odbitym sygnały θr mogą różnić się od przesunięcia fazowego między sygnałami 

padającymi i transmitowanymi θt. W ten sposób możemy poznać odpowiedź hybrydowego elementu 

RIS, mając informacje (β, θr, θt). 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

W tej części omówimy, jak włączyć istnienie RIS w środowiskach propagacji do modelu kanału. Jest to 

najważniejsze w ocenie wydajności sieci komunikacyjnej wspomaganej przez RIS. Poniżej skupimy się 

tylko na odblaskowym typie RIS, model kanału dwóch innych typów można ustawić w tym samym 

podejściu. W sieci komunikacyjnej wspomaganej przez RIS odbiornik może zasadniczo odbierać sygnały 

z dwóch ścieżek: łącza bezpośredniego z nadajnika i łącza odbiciowego przez RIS. Załóżmy scenariusz 

wąskopasmowego zanikania płaskiego, a zatem odebrany sygnał można zapisać jako 



 
 

 

gdzie x jest przesyłanym wektorem, n jest wektorem białego szumu Gaussa w odbiorniku. Tutaj Hdirect 

reprezentuje bezpośredni kanał między nadajnikiem a odbiornikiem, a HRIS reprezentuje kanał między 

nadajnikiem a odbiornikiem przez RIS. Modelowanie kanału za pomocą RIS, HRIS, zostanie omówione 

poniżej. 

aƻŘŜƭ ǳǘǊŀǘȅ ǏŎƛŜȍƪƛ ƴŀ ŘǳȍŊ ǎƪŀƭť 

Ważnym zagadnieniem związanym z modelowaniem kanałów jest modelowanie utraty ścieżki 

propagacji na dużą skalę od nadajnika do odbiornika przez RIS. Rozważmy jeden element RIS, jak 

pokazano na rysunku.  

 

 

W przypadku, gdy element jest elektrycznie mały, tj. na rysunku element działa jak rozproszenie 

rozproszone. W szczególności odbiera tylko punkt na padającym czole fali, a następnie rozprasza go 

we wszystkich kierunkach wokół elementu, co powoduje dalszą utratę mocy w kierunku odbiornika. Z 

drugiej strony, w przypadku, gdy element jest elektrycznie duży, tj. na rysunku b, każdy element działa 

jak gładki reflektor. Odbiera fragment padającego czoła fali i przekierowuje go zgodnie z 

programowalnym kątem odbicia. Nie ma dalszego rozprzestrzeniania się czoła fali w RIS. Nazywa się to 

zazwyczaj odbiciem anomalnym . Zatem w przypadku (b) tłumienność ścieżki przez element RIS będzie 

proporcjonalna do całkowitej odległości, dsr + drd , tj. 

 

gdzie α jest wykładnikiem utraty ścieżki. W przypadku (a) tłumienie ścieżki będzie proporcjonalne do 

iloczynu odległości dsr i drd, tj. 

 

Oczywiste jest, że różnica w utracie ścieżki między tymi dwoma przypadkami może być ogromna. 

Chociaż przypadek (b) może zapewnić mniejszą utratę ścieżki w komunikacji dalekiego zasięgu, 

przypadek (a) może zapewnić większą swobodę i wyższą rozdzielczość przestrzenną, ponieważ więcej 



 
 

elementów można zaimplementować w stałej przestrzeni, a zatem jest szeroko stosowany w 

praktycznych implementacjach . 

5ƛŀŘȅŎȊƴȅ ƳƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ ǊƻȊǇǊƻǎȊŜƴƛŀ ǿǎǘŜŎȊƴŜƎƻ 

Jak omówiono powyżej, każdy element w RIS zazwyczaj można uznać za regularne rozproszenie 

dookólne podlegające efektom zanikania i możemy użyć tak zwanego kanału rozproszenia wstecznego 

diadycznego do modelowania kanału przez RIS. Korzystając z tego modelu, kanał przez RIS, HRIS, 

można zapisać jako 

HRIS = FQG, (1.8) 

gdzie F to kanał od RIS do odbiornika, G to kanał od nadajnika do RIS. Macierz Q reprezentuje interakcję 

RIS z przesyłanym przebiegiem. Zakładając brak sprzężenia między elementami RIS, Q powinno być 

macierzą diagonalną, której elementem diagonalnym powinna być odpowiedź każdego elementu, jak 

η . Z (1.8), dla dowolnego przyjętego rozkładu statystycznego dla wpisów G i F, ogólny rozkład kanałów 

będzie dany przez ich rozkład iloczynu. Ogólnie wiadomo, że tego rodzaju zanikanie kaskadowe ma 

bardziej szkodliwy wpływ na wydajność w porównaniu ze zwykłym zanikaniem. Jednak zwiększenie 

liczby elementów RIS poprawia charakterystykę zanikania. 

aƻŘŜƭ ǇǊȊŜǎǘǊȊŜƴƴŜƎƻ ƪŀƴŀƱǳ ǊƻȊǇǊŀǎȊŀƴƛŀ 

Inną możliwą metodą modelowania kanałów jest utworzenie odrębnej ścieżki propagacji. Dzięki tej 

charakteryzacji możemy użyć modelu przestrzennego do zapisania odebranego sygnału jako 

 

gdzie L jest liczbą elementów RIS, αl jest skalarem zespolonym reprezentującym l-te wzmocnienie 

ścieżki z wyłączeniem efektów elementu RIS, η jest skalarem zespolonym reprezentującym odpowiedź 

l-tego elementu RIS, a aR i aT reprezentują tablicę wektory sterujące odpowiednio w odbiorniku i 

nadajniku, przy czym θ reprezentuje kąt azymutu, a φ reprezentuje kąt elewacji. Ogólnie rzecz biorąc, 

parametr amplitudy/fazy βl będzie kontrolowany przez RIS, niezależnie od technologii jego 

implementacji. Ponadto element RIS oparty na metapowierzchni może również sterować kątem 

odbicia, a tym samym kątami nadejścia do odbiornika, θR.l i φR.l, co odpowiednio zmieni odpowiedź 

układu odbiorczego. Jednak optymalizacja kątów odbicia może być zbyt skomplikowana, aby była 

praktyczna. Należy zauważyć, że parametr β jest deterministyczny w oparciu o bieżącą konfigurację 

RIS, podczas gdy parametry α mogą być stochastyczne, aby modelować zanik wynikający z rozpraszania 

wokół odbiornika. Dzięki takiemu sformułowaniu charakterystyka statystyczna jest możliwa bez 

wymuszania założenia o kaskadowym zanikaniu. 

tƻǊƽǿƴŀƴƛŀ Ȋ ƛǎǘƴƛŜƧŊŎȅƳƛ ǘŜŎƘƴƛƪŀƳƛ 

W tej części omówimy różnice między RIS a niektórymi podobnymi istniejącymi technikami, takimi jak 

masowa komunikacja MIMO, przekaźnik i rozproszenie wsteczne. 

RIS kontra masiveMIMO 

Podobnie jak RIS, masiveMIMO może również składać się z dużej liczby anten, które można 

wykorzystać do poprawy rozdzielczości przestrzennej. Jednak w przeciwieństwie do RIS pracujących w 

sposób pasywny, masowe MIMO musi przetwarzać te sygnały w sposób aktywny. Ogólnie rzecz biorąc, 



 
 

masywne anteny MIMO tylko nadają lub odbierają sygnały zamiast przekazywać je ze źródła do miejsca 

docelowego. Innymi słowy, RIS działają w trybie pełnego dupleksu, podczas gdy masowe MIMO mogą 

działać w trybie półdupleksowym. Ponadto, jak pokazano na rysunku,  

 

 

liczba łańcuchów RF jest równa liczbie anten. Dlatego koszty i zużycie energii są nieuchronnie bardzo 

wysokie ze względu na ogromną liczbę anten w porównaniu z RIS. 

wL{ ƪƻƴǘǊŀ ǇǊȊŜƪŀȋƴƛƪ 

Podobnie jak w przypadku RIS, przekaźnik odbiera sygnały i przekazuje odebrane sygnały do miejsca 

docelowego. W odróżnieniu od RIS, które nie wymagają żadnego przetwarzania sygnału, węzły 

przekaźnikowe potrzebują pewnych modułów do przetwarzania tych odbieranych sygnałów. Zgodnie 

z protokołami operacyjnymi węzły przekaźnikowe mogą działać w trybie półdupleksu lub pełnego 

dupleksu. Ponieważ węzły przekaźnikowe muszą wzmacniać (wzmacniać i przekazywać przekaźniki 

(AF) lub dekodowanie (przekaźniki dekodowania i przekazywania (DF)) sygnałów, te węzły 

przekaźnikowe wymagają dodatkowych obwodów przetwarzających, które mają wyższy koszt sprzętu 

i większe zużycie energii w porównaniu z RIS. 

RIS kontra rozproszenie wsteczne 

Podobnie jak w przypadku RIS, tag identyfikacji radiowej (RFID) będzie również pasywnie odbijać 

sygnały do czytnika-odbiornika w komunikacji z rozproszeniem wstecznym. Jednak, jak pokazano na 

rysunku,  

 

 



 
 

sterownik będzie sterował impedancją zastępczą w zależności od stanu czujnika, a odbite sygnały będą 

różne. Innymi słowy, znacznik ma informacje do przesłania poprzez odbicie w komunikacji z 

rozproszeniem wstecznym, co odróżnia go od RIS. Poza tym zasięg komunikacji powinien być krótki, 

aby można było rozróżnić dane przesyłane przez tag. Ze względu na pasywny sposób zużycie energii 

jest bardzo niskie, co może być wspierane przez baterię pastylkową. Ponadto koszt sprzętu jest również 

niski, ponieważ znacznik RFID jest dość tani. 

Komunikacja MIMO wspomagana przez RIS 

Gwałtowny wzrost liczby urządzeń mobilnych przyniósł nowe wymagania użytkowników i aplikacje 

oraz innowacyjne cechy sieciowe dla przyszłej komunikacji, która wymaga radykalnie nowatorskich 

paradygmatów komunikacji. W ciągu ostatnich kilku lat wzrosło zainteresowanie opracowywaniem 

nowych technologii transmisji w celu wykorzystania niejawnej losowości środowiska propagacji w celu 

zapewnienia szybkich i płynnych usług transmisji danych, takich jak modulacja przestrzenna oraz 

masowe wielokrotne wejścia i wielokrotne technologie wyjściowe (MIMO). Jednak wdrożenie 

masowego MIMO jest nadal ograniczone przez wąskie gardła implementacji, które obejmują koszt 

sprzętu, całkowite zużycie energii i dużą złożoność przetwarzania sygnału. Z powodu tych ograniczeń 

związanych ze złożonością jakość usług (QoS) nie zawsze jest gwarantowana w trudnych środowiskach 

propagacji. Niedawny rozwój metapowierzchni zmotywował do wprowadzenia nowej technologii 

sprzętowej do zastosowania w komunikacji bezprzewodowej, tj. rekonfigurowalnej inteligentnej 

powierzchni (RIS), która może poprawić wydajność widmową, efektywność energetyczną, 

bezpieczeństwo i niezawodność komunikacji bezprzewodowej sieci . RIS to ultra cienka powierzchnia 

zawierająca wiele elementów rozpraszających o prawie pasywnej długości fali. Separacja podfalowa 

między sąsiednimi elementami RIS umożliwia egzotyczne manipulacje sygnałami padającymi na 

powierzchnię. Typowa implementacja RIS składa się z wielu elementów pasywnych, które mogą 

kontrolować reakcje elektromagnetyczne sygnałów poprzez odpowiednią konfigurację dodatnich, 

wewnętrznych diod ujemnych (PIN) rozmieszczonych na całej powierzchni. W zależności od stanu 

ON/OFF diod PIN można zastosować kilka transformacji sygnału. Programowalna charakterystyka RIS 

umożliwia kształtowanie środowiska propagacji zgodnie z potrzebami i pozwala na retransmisję 

sygnałów do odbiornika przy zmniejszonych kosztach, rozmiarze, wadze i mocy. W tym rozdziale 

omówimy, jaka będzie wydajność komunikacji MIMO wspomaganej przez RIS. Ograniczone 

przesunięcia fazowe: ile przesunięć fazowych wystarczy? 

Motywacje 

W literaturze niektóre wstępne prace dotyczyły optymalizacji przesunięć fazowych w komunikacji 

bezprzewodowej wspomaganej przez RIS. Ponieważ przesunięcia fazowe w RIS znacząco wpłyną na 

odbieraną energię, zapewnia to kolejny wymiar optymalizacji w celu dalszej poprawy QoS. 

Kształtowanie wiązki i ciągłe przesunięcia fazowe RIS zostały zoptymalizowane wspólnie, aby 

zmaksymalizować szybkość sumowania dla wspomaganego przez RIS systemu komunikacji punkt-

punkt. W przypadku wielu użytkowników, w celu zmaksymalizowania efektywności energetycznej 

systemu, opracowano wspólną alokację mocy i projekt ciągłego przesunięcia fazowego. Jednak 

większość prac zakłada ciągłe przesunięcia fazowe, które są trudne do zrealizowania w praktycznych 

układach. Dlatego warto zbadać wpływ ograniczonych przesunięć fazowych na osiągalną szybkość 

transmisji danych. W tej sekcji rozważymy sieć komórkową uplink, w której bezpośrednie połączenie 

między stacją bazową (BS) a użytkownikiem cierpi na głębokie zanikanie. Aby poprawić QoS w BS, 

wykorzystujemy praktyczny RIS z ograniczonymi przesunięciami fazowymi, aby odbijać sygnał od 

użytkownika do BS. Aby ocenić ograniczenia wydajności komunikacji wspomaganej RIS, przedstawiamy 

analizę osiągalnej szybkości transmisji danych przy ciągłych przesunięciach fazowych RIS, a następnie 

omawiamy, w jaki sposób ograniczone przesunięcia fazowe wpływają na szybkość transmisji danych w 



 
 

oparciu o uzyskaną osiągalną szybkość transmisji danych. Pozostała część tej sekcji jest zorganizowana 

w następujący sposób. Przedstawiamy model systemu dla komunikacji wspomaganej RIS. 

Model systemu 

Rozważmy wąskopasmową sieć komórkową uplink1 składającą się z jednej stacji bazowej i jednego 

użytkownika komórkowego. Ze względu na dynamiczne środowisko bezprzewodowe, w którym 

występują nieoczekiwane zaniki sygnału i potencjalne przeszkody, łącze Line-of-Sight (LoS) między 

użytkownikiem komórkowym a stacją bazową może nie być stabilne lub nawet całkowicie przestać 

działać. Aby rozwiązać ten problem, stosujemy RIS, aby odbijać sygnał od użytkownika komórkowego 

w kierunku BS w celu zwiększenia QoS. Poniżej najpierw przedstawiamy model komunikacji 

wspomaganej przez RIS, a następnie przedstawiamy model kanału z dominacją odbicia. 

Model komunikacji wspomaganej RIS 

RIS składa się z M × N elementów RIS sterowanych elektrycznie. Każdy element może regulować 

przesunięcie fazowe za pomocą diody PIN. Na rysunku podajemy przykład budowy elementu.  

 

 

Dioda PIN może być przełączana między stanami „ON” i „OFF” poprzez sterowanie jej napięciem 

polaryzującym, na podstawie którego metalowa płytka może dodać różne przesunięcie fazowe do 

odbitego sygnału. Warto zauważyć, że przesunięcia fazowe są raczej ograniczone niż ciągłe w 

praktycznych systemach. W tej sekcji zakładamy, że RIS jest kodowany K-bitowo, to znaczy, że możemy 

sterować diodami PIN, aby generować 2K wzorów przesunięć fazowych o jednolitym przedziale Δθ = 

2π/2K . Zatem możliwą wartość przesunięcia fazowego można wyznaczyć jako sm,nΔθ, gdzie sm,n jest 

liczbą całkowitą spełniającą 0 ≤ sm,n ≤ 2K − 1. Bez utraty ogólności współczynnik odbicia elementu RIS 

(m, n) przy m-ty wiersz i n-ta kolumna są oznaczone przez Γm,n, gdzie 

 

gdzie amplituda odbicia Γ  ɴ[0, 1] jest stała. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ ŘƻƳƛƴǳƧŊŎŜƎƻ ƻŘōƛŎƛŀ 

W tej części przedstawimy modelowanie kanałów między stacją bazową a użytkownikiem. Korzystając 

z kierunkowych odbić RIS, odbierana moc z łączy BS-RIS-użytkownik jest w rzeczywistości znacznie 

silniejsza niż efekt wielościeżkowy, a także zdegradowane bezpośrednie połączenie między BS a 



 
 

użytkownikiem. Z tego powodu do modelowania kanału używamy modelu Ricia. Tutaj łącza 

użytkownika BS-RIS działają jako dominujący komponent LoS, a wszystkie inne ścieżki przyczyniają się 

do komponentu innego niż LoS (NLoS). Dlatego model kanału między BS a użytkownikiem poprzez 

element RIS (m, n) może być zapisany przez 

 

gdzie hm,n jest składową LOS, jest składową NLOS, a κ jest współczynnikiem Ricia wskazującym na 

stosunek składowej LoS do składowej NLoS. Jak pokazano na rysunku,  

 

 

niech Dm,n i dm,n będą odpowiednio odległością między elementem BS i RIS (m, n) oraz między 

elementem (m, n) a użytkownikiem. Zdefiniuj odległość transmisji przez element (m, n) jako Lm,n, gdzie 

Lm,n = Dm,n + dm,n. Dlatego odbita składowa LoS kanału między BS a użytkownikiem za pośrednictwem 

elementu RIS (m, n) może być następnie podana przez 

 

gdzie α to parametr wzmocnienia kanału, G to wzmocnienie anteny, a λ to długość fali sygnału. Tutaj 

ht
m,n i hr

m,n oznaczają odpowiednio kanał między elementem BS i RIS(m, n), jak również między 

elementem RIS (m, n) a użytkownikiem. Podobnie można napisać komponent NLoS 

 



 
 

gdzie PL(·) jest wzmocnieniem kanału dla składowej NLoS, a  oznacza małoskalowe 

składowe NLoS. Korzystając z informacji o geometrii, możemy przepisać wzmocnienie kanału za 

pomocą następującego twierdzenia. 

Twierdzenie 2.1 Gdy odległość Dm,n między elementem RIS (m, n) a BS oraz odległość dm,n między 

elementem (m, n) a użytkownikiem są znacznie większe niż odległości poziome i pionowe między 

dwoma sąsiednimi elementami, dh i dv, tj. Dm,n, dm,n  >>  dh, dv, dla ᶅ m, n, mamy 

 

gdzie PLLoS i PLNLoS są stałymi. 

Dowód: Załóżmy, że BS znajduje się w lokalnym początku i kąt między kierunkiem RIS a płaszczyzną x-

y jako θR. Zdefiniuj główne kierunki RIS jako nh i nv, mamy nh = nx cos θR + ny sin θR i nv = nz, gdzie nx , ny 

i nz to kierunki osi x, y i z, jak pokazano na rysunku 

 

 

 

Oznaczmy cm,n jako pozycję elementu RIS (m, n), gdzie  

cm,n = mdhnh + ndvnv + D0,0ny  

Tutaj D0,0 jest przewidywaną odległością na osi y między BS a RIS. Dlatego mamy 

 

co można osiągnąć przez  gdy a << 1. W podobny sposób możemy otrzymać 

wyrażenie odległości między RIS a użytkownikiem. 

Ponieważ odległość między dwoma elementami RIS jest znacznie mniejsza niż między BS a 

użytkownikiem, utratę ścieżki BS i użytkownika przez inny element RIS można uznać za stałą. Poza tym 

możemy mieć następującą uwagę, aby pokazać, jak lokalizacja RIS wpływa na wzmocnienie kanału. 

Uwaga 2.1 Biorąc pod uwagę odległość transmisji, tj. Dm,n + dm,n = L, gdzie L jest stałą, wzmocnienie 

kanału najpierw zmniejszy się, a następnie wzrośnie, gdy RIS będzie dalej od BS.  



 
 

Dowód : Dla składnika LoS mamy 

 

Dlatego, gdy Dm,n wzrasta, wzmocnienie kanału LoS najpierw zmniejszy się, a następnie wzrośnie. Ten 

trend będzie taki sam dla składnika NLoS, ale składnik LoS jest zazwyczaj dominujący, a zatem element 

NLoS można pominąć. To kończy dowód. 

hǎƛŊƎŀƭƴŀ ŀƴŀƭƛȊŀ ǎȊȅōƪƻǏŎƛ ǘǊŀƴǎƳƛǎƧƛ ŘŀƴȅŎƘ 

Po przejściu przez kanał zdominowany przez odbicie, odebrany sygnał u użytkownika może być 

wyrażony przez 

 

gdzie to addytywny biały szum gaussowski, P to moc nadawania, a s to nadawany 

sygnał przy |s|2 = 1. Zatem odebrany stosunek sygnału do szumu (SNR) można wyrazić przez 

 

gdzie sz jest koniugatem liczby zespolonej s. 

(2.11) 

Otrzymany SNR można zmaksymalizować poprzez optymalizację odpowiedzi każdego elementu RIS, a 

tym samym osiągalną szybkość transmisji danych można wyrazić wzorem 

 

gdzie 

 

 



 
 

Aby zmaksymalizować szybkość transmisji danych, musimy przyjąć, że φm,n – φm’ ,n’ + θm,n – θm’ ,n’ = 0 dla 

dowolnych (m, n) i (m’, n’ ). Mamy więc następujący wniosek. 

Twierdzenie 2.2 Optymalne przesunięcia fazowe o ciągłej wartości θᶻ
m,n powinny spełniać następujące 

równanie: 

 

gdzie C jest dowolną stałą. Osiągalna szybkość transmisji danych to 

 

Na podstawie wyrażenia osiągalnej szybkości transmisji danych możemy mieć następujące uwagi, aby 

pokazać górne i dolne granice szybkości transmisji danych.  

Uwaga 2.2 Górna granica szybkości transmisji danych jest osiągana, gdy weźmiemy pod uwagę czysty 

kanał LoS, tj. κ →∞, gdzie można uzyskać asymptotyczne wzmocnienie odbieranej mocy O(M2N2). 

Uwaga 2.3 Dolna granica szybkości transmisji danych jest osiągnięta, gdy weźmiemy pod uwagę kanał 

Rayleigha, tj. κ → 0, gdzie można uzyskać asymptotyczne kwadratowe wzmocnienie odbieranej mocy 

O(MN). 

Te dwie uwagi pokazują, że szybkość transmisji danych rośnie wraz z κ, ponieważ odbierany SNR 

wzrasta od rzędu O(MN) do rzędu O(M2N2). 

!ƴŀƭƛȊŀ ƭƛŎȊōȅ ǇǊȊŜǎǳƴƛťŏ ŦŀȊƻǿȅŎƘ 

W tym podrozdziale omówimy wpływ ograniczonych przesunięć fazowych na szybkość transmisji 

danych. Ponieważ liczba przesunięć fazowych jest w praktyce skończona, wybierzemy to, które jest 

najbliższe optymalnemu θᶻ
m,n  i oznaczymy je przez  . Zdefiniuj błędy przesunięcia fazowego 

spowodowane przez ograniczone przesunięcia fazowe jako 

 

Przy K bitach kodujących mamy − 2π/2K+1≤ δm,n < 2π/2K+1 . 

Wartość oczekiwaną SNR  przy ograniczonych przesunięciach fazowych można zapisać za pomocą 

wzoru 

 

Ponieważ K ≥ 1, mamy 2π/2K+1 ≤ π/2. . Zatem zachodzi następująca nierówność: 



 
 

 

gdzie Re(a) odnosi się do części rzeczywistej liczby zespolonej a. Aby określić ilościowo degradację 

szybkości transmisji danych, definiujemy błąd powodowany przez ograniczone przesunięcia fazowe 

jako stosunek szybkości transmisji danych z ograniczonymi przesunięciami fazowymi do szybkości 

ciągłych. Aby zagwarantować wydajność systemu, ε powinien być większy niż ε0 z ε0 < 1, tj. 

 

Możemy uzyskać wymagania dotyczące bitów kodujących jako 

 

Poniżej przedstawimy propozycję omówienia wpływu rozmiaru RIS na wymaganą liczbę bitów 

kodujących, tj. liczbę przesunięć fazowych.  

Propozycja 2.3 Biorąc pod uwagę próg wydajności równy 0, wymagane bity kodowania są malejącą 

funkcją rozmiaru RIS. W szczególności, gdy rozmiar RIS jest wystarczająco duży, tj. MN →∞, 1 bit jest 

wystarczający do spełnienia progu wydajności. 

Dowód. Najpierw omówimy, w jaki sposób liczba przesunięć fazowych wpływa na wymagane bity 

kodujące. Zdefiniuj rozmiar RIS x = MN ≥ 1, oraz 

 

Zgodnie z (2.11) wymagane bity kodujące K mają taką samą monotoniczność jak f(x). Dlatego musimy 

tylko zbadać, jak zmienia się f (x), gdy x rośnie. Niech a = κηLoS/κ+1 i b = ηNLoS/κ+1 . Mamy 

 

Zauważ, że x ≥ 1 i 0 ≤ 1, mamy 

 

Oznacza to, że f(x) maleje wraz ze wzrostem x, tj. wymagana liczba bitów kodujących maleje wraz ze 

wzrostem rozmiaru RIS. Gdy rozmiar RIS jest wystarczająco duży, tj. MN →∞, ponieważ ε < 1, mają 

1/M2N2((1 + ηNLoS/κ+1 MN + κηLoS /+1 M2N2)ε0 − 1 − ηNLo/κ+1 MN) = 0. Zatem wymagana liczba bitów 

kodujących powinna wynosić log2 π − log2(π/ 2) = 1. 

Wyniki symulacji 



 
 

W tej części weryfikujemy wyprowadzenie osiągalnej szybkości transmisji danych i oceniamy 

optymalny projekt przesunięcia fazowego dla sieci komórkowej wspomaganej RIS, której układ 

przedstawiono na rysunku.  

 

Parametry dobierane są zgodnie ze standardem 3GPP i istniejącymi pracami. Odległości między BS a 

użytkownikiem do środka RIS to D0 = 95m i d0 = 65 m, a wysokości BS i RIS to odpowiednio 25m i 10m. 

Separacja RIS jest ustawiona jako dh = dv = 0,03m i przyjmuje się, że amplituda odbicia jest idealna, tj. 

Γ = 1. Moc nadawania wynosi P = 20 dBm, moc szumu wynosi σ2 = −96 dBm, a nośna częstotliwość f 

wynosi 5,9 GHz. Model UMa jest wykorzystywany do opisania utraty ścieżki zarówno dla komponentów 

LoS, jak i NLoS. Dla uproszczenia zakładamy, że w tej symulacji M = N. Wszystkie wyniki liczbowe 

uzyskano z 3000 symulacji Monte Carlo. Na rysunku  

 

 

wykreślamy osiągalną szybkość transmisji danych w funkcji rozmiaru RIS N z ciągłymi przesunięciami 

fazowymi. Z tego rysunku możemy zauważyć, że nasze teoretyczne wyniki są bardzo zbliżone do 

symulowanych. Możemy również zaobserwować, że szybkość transmisji danych rośnie wraz z 

rozmiarem RIS N, ponieważ odbijana jest większa ilość energii. Dodatkowo, gdy rozmiar RIS jest 

wystarczająco duży, nachylenie krzywej z czystym kanałem LoS wynosi 4, co oznacza, że odbierany SNR 

jest proporcjonalny do kwadratu liczby elementów RIS. Wynik ten jest zgodny z Uwagą 2.2. Podobnie, 

gdy rozmiar RIS jest wystarczająco duży, nachylenie krzywej z kanałem Rayleigha wynosi 2, co 

odpowiada Uwadze 2.3. Ponadto możemy zaobserwować, że szybkość transmisji danych wzrasta wraz 

z czynnikiem Ricia, tj. κ. Na rysunku 



 
 

 

 

wykreślamy spadek wydajności w funkcji bitu K kodującego z κ = 4 w modelu kanału Ricia i progiem ε0 

= 0,9. Na podstawie tego rysunku możemy stwierdzić, że wymagana liczba przesunięć fazowych w 

modelu kanału Ricia wynosi: (1) 3 bity, gdy rozmiar RIS jest mały, np. N = 3; (2) 2 bity, gdy rozmiar RIS 

jest umiarkowany, np. N = 300; (3) 1 bit, gdy rozmiar RIS zbliża się do nieskończoności, np. N = 31z070. 

Obserwacje te sugerują, że wymagane bity kodowania zmniejszają się wraz ze wzrostem liczby 

elementów RIS, a 1 bit wystarczy, gdy rozmiar RIS dąży do nieskończoności, co weryfikuje Uwagę 2.3. 

Na rysunku 

 

wykreślamy spadek wydajności ε w funkcji odległości między BS a RIS D0 z κ = 4, aby pokazać, w jaki 

sposób lokalizacja RIS wpływa na degradację szybkości transmisji danych. Dla uczciwości zakładamy, 

że odległość transmisji pozostaje taka sama, tj. D0 + d0 = 160. Możemy łatwo zaobserwować, że 

degradacja szybkości transmisji danych najpierw będzie się zmniejszać, a następnie zwiększać wraz ze 

wzrostem D0, biorąc pod uwagę rozmiar RIS N i bit kodowania K. To jest ponieważ wzmocnienie kanału 

będzie się zmniejszać, a następnie zwiększać wraz ze wzrostem D0, co zostało udowodnione w uwadze 



 
 

2.1, a spadek wydajności jest rosnąca funkcja wzmocnienia kanału.Ponadto możemy również 

dowiedzieć się, że wariancja spowodowana zmianą lokalizacji RIS będzie mniejsza, gdy rozmiar RIS 

stanie się większy. Oznacza to, że zmiana położenia RIS może wpływać na liczbę wymaganych bitów 

kodowania, gdy rozmiar RIS jest mały, podczas gdy liczba wymaganych bitów kodowania pozostaje 

niezmieniona, gdy rozmiar RIS jest wystarczająco duży. 

Streszczenie 

W tej sekcji wyprowadziliśmy osiągalną szybkość transmisji danych sieci komórkowej uplink 

wspomaganej przez RIS i omówiliśmy wpływ projektowania ograniczonych przesunięć fazowych w 

oparciu o to wyrażenie. W szczególności zaproponowaliśmy optymalny schemat projektowy 

przesunięcia fazowego, aby zmaksymalizować szybkość transmisji danych i uzyskaliśmy wymaganie 

dotyczące bitów kodujących, aby zapewnić, że degradacja szybkości transmisji danych jest niższa niż z 

góry określony próg. Z analizy i symulacji, biorąc pod uwagę lokalizację RIS, możemy wyciągnąć 

następujące wnioski: (1) Możemy osiągnąć asymptotyczny SNR kwadratu liczby elementów RIS z 

czystym modelem kanału LoS oraz asymptotyczny SNR liczby Elementy RIS można uzyskać, gdy kanał 

jest wyblakły Rayleigha; (2) Wymagana liczba przesunięć fazowych będzie się zmniejszać wraz ze 

wzrostem rozmiaru RIS, biorąc pod uwagę próg degradacji szybkości transmisji danych; (3) Pewna 

liczba przesunięć fazowych jest konieczna, gdy rozmiar RIS jest mały, podczas gdy 2 przesunięcia 

fazowe wystarczą, gdy rozmiar RIS jest nieskończony. 

½ŀƱŊŎȊƴƛƪ 

Ze względu na właściwość funkcji logarytmicznej mamy 

 

Ponieważ P/σ2 jest stałe, wyprowadzimy E[γ] poniżej. 

(2.25) 

Ponieważ  ma średnią zerową, końcowy wyraz w (2.25) jest równy 0. Ponadto, ponieważ  jest 

niezależne dla różnych elementów (m, n) i (m’ , n’ ), zachodzi następujące równanie: 

 

Dlatego mamy 

 

To kończy dowód. 



 
 

EŦŜƪǘ ǊƻȊƳƛŀǊǳΥ ƛƭŜ ŜƭŜƳŜƴǘƽǿ ƻŘōƭŀǎƪƻǿȅŎƘ ǇƻǘǊȊŜōǳƧŜƳȅΚ 

Motywacja 

W poprzedniej sekcji skupiliśmy się na optymalizacji/analizie przesunięcia fazowego w komunikacji 

bezprzewodowej wspomaganej przez RIS. Zgodnie z wynikami, wielkość RIS będzie miała również 

wpływ na sumaryczną stawkę systemu. Jednak to, ile elementów odblaskowych RIS jest 

wystarczających, aby zapewnić akceptowalną sumaryczną szybkość systemu, pozostaje otwartym 

problemem w literaturze. W tej sekcji rozważymy wieloużytkownikową sieć komórkową typu downlink 

z obsługą RIS. Aby określić ilościowo wpływ liczby elementów odblaskowych RIS na szybkość 

sumowania systemu, najpierw przeprowadzamy asymptotyczną analizę przepustowości systemu dla 

wieloużytkownikowej komunikacji MISO łącza w dół wspomaganej przez RIS z prekodowaniem 

wymuszającym zero (ZF), które jest łatwe do wprowadzić w życie. W oparciu o tę analizę wydajności, 

dalej omawiamy, ile elementów odblaskowych RIS jest wystarczających, aby zapewnić akceptowalną 

sumaryczną szybkość systemu. 

Model systemu 

Opis scenariusza 

Rozważmy wąskopasmową sieć MISO z łączem w dół dla wielu użytkowników, jak pokazano na rysunku 

 

 

 

, gdzie jedna stacja bazowa z M antenami obsługuje K użytkowników z pojedynczą anteną, gdzie M ≥ 

K. Z powodu dynamicznego środowiska bezprzewodowego, w którym występują nieoczekiwane zaniki 

i potencjalne przeszkody, łącze LoS między użytkownikami komórkowymi a stacją bazową może nie 

być stabilne lub nawet ulec całkowitej awarii. Aby poprawić QoS łącza komunikacyjnego, przyjęto RIS, 

aby odbijać sygnał z BS i bezpośrednio przesyłać sygnały do użytkowników poprzez aktywne 

kształtowanie środowiska propagacji w pożądaną formę. RIS składa się z N sterowanych elektrycznie 

elementów odblaskowych RIS z rozmiar a × b. Każdy element odblaskowy może regulować przesunięcie 

fazowe za pomocą diod PIN. Diodę PIN można przełączać między stanami „ON” i „OFF”, na podstawie 

czego metalowa płytka może dodawać różne przesunięcie fazowe do odbitego sygnału. Zdefiniujmy θn 



 
 

jako przesunięcie fazowe dla elementu odblaskowego n, a współczynnik odbicia elementu 

odblaskowego n można zapisać jako Γn = Γe −jθn , gdzie amplituda odbicia Γ  ɴ[0, 1] jest stała. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

Niech G ɴ  CK×M będzie macierzą kanałów między BS a użytkownikami, gdzie   jest 

współczynnikiem kanału między użytkownikiem k a anteną m w BS. Ponieważ każdy element 

odblaskowy będzie odbijał sygnały z BS do użytkowników, kanał gkm składa się z N ścieżek, a zysk kanału 

od anteny m do użytkownika k przez n-ty element odblaskowy oznaczamy jako gkm
n. Matryca kanałów 

G modeluje niezależne szybkie zanikanie, utratę ścieżki i odpowiedź RIS. Mówiąc konkretnie, gkm
n 

można zapisać przez 

 

Tutaj hkm
n jest niezależnym współczynnikiem szybkiego zanikania przy E[hkm

n ] = 0 i E[(hkm
n )2] = 1. Na 

podstawie wyników tłumienie ścieżki jest powiązane z kątem padania αk
n , tj. , βk

n = 64π3/Aabλ2 (lndk
n 

)2 /cos3(αkn ) , gdzie A to zysk anteny, λ to długość fali, ln to odległość między BS a n-tym elementem 

odblaskowym, a dk
n to odległość między użytkownikiem k a n-elementem odblaskowym. Dlatego 

mamy 

 

gdzie   jest równoważnym tłumieniem ścieżki między BS a użytkownikiem k przez RIS. Dlatego 

macierz kanału G można zapisać jako G = B 1/2H, gdzie B jest macierzą diagonalną, której k-ty diagonalny 

element odblaskowy to , a element odblaskowy w k-tej kolumnie i m-tym rzędzie H jest równy 

 

hǎƛŊƎŀƭƴŀ ǎǘŀǿƪŀ Ȋ ǇǊŜƪƻŘƻǿŀƴƛŜƳ ǿȅƳǳǎȊŀƧŊŎȅƳ ȊŜǊƻ 

Aby obsłużyć K użytkowników jednocześnie, BS najpierw koduje symbole danych dla różnych 

użytkowników za pomocą znormalizowanej macierzy wstępnego kodowania W ɴ  CM×K. W tym liście 

przyjmujemy prekoder ZF, ponieważ może on uzyskać prawie optymalne rozwiązanie o niskiej 

złożoności. W BS zakłada się, że sygnały są przesyłane zgodnie ze znormalizowaną macierzą alokacji 

mocy Λ, która spełnia Tr{ΛΛH} = 1. Oznacz zamierzony wektor sygnału dla K użytkowników jako s 

spełniający E[ssH] = P/K IK, gdzie P jest przekazywana moc. Dlatego transmitowane sygnały w BS mogą 

być określone przez x = WΛs. Dzięki prekodowaniu ZF, po odbiciu przez RIS, odbierany sygnał u 

użytkowników może być zapisane przez 

 



 
 

gdzie k-ty element odblaskowy y jest odebranym sygnałem dla użytkownika k, a n jest 

addytywnym białym szumem Gaussa. Załóżmy, że informacje o kanale są dostępne dla nadajnika. W 

przypadku wstępnego kodowania ZF k-ta kolumna W może być zapisana przez 

 

gdzie vk jest k-tą kolumną macierzy V, gdzie  

V = GH(GGH)-1 

W konsekwencji, przy kodowaniu ZF, stosunek sygnału do szumu (SNR) dla użytkownika k można 

wyrazić jako 

(2.34) 

gdzie gk jest k-tym rzędem G i Λk = [ΛΛH]k,k. Tutaj zakładamy, że informacja o stanie kanału jest 

doskonale uzyskiwana przez BS, a zatem zakłada się, że Λ jest stałą w dalszym ciągu, którą można 

uzyskać za pomocą algorytmu napełniania wodą. Korzystając z powyższych zapisów, możemy wyrazić 

szybkość transmisji danych dla użytkownika k jako 

 

hǎƛŊƎŀƭƴŀ ǎǘŀǿƪŀ Ȋ ǇǊŜƪƻŘƻǿŀƴƛŜƳ ǿȅƳǳǎȊŀƧŊŎȅƳ ȊŜǊƻ 

Aby obsłużyć K użytkowników jednocześnie, BS najpierw koduje symbole danych dla różnych 

użytkowników za pomocą znormalizowanej macierzy wstępnego kodowania W  ɴCM×K. W tym liście 

przyjmujemy prekoder ZF, ponieważ może on uzyskać prawie optymalne rozwiązanie o niskiej 

złożoności. W BS zakłada się, że sygnały są przesyłane zgodnie ze znormalizowaną macierzą alokacji 

mocy Λ, która spełnia Tr [ΛΛH] = 1. Oznacz zamierzony wektor sygnału dla K użytkowników jako s 

spełniający E[ssH] = P/K IK, gdzie P jest przekazywana moc. Dlatego transmitowane sygnały w BS mogą 

być określone przez x = WΛs. Dzięki prekodowaniu ZF, po odbiciu przez RIS, odebrany sygnał u 

użytkowników może zostać zapisany 

y = GWΛs + n 

gdzie k-ty element odblaskowy y jest odebranym sygnałem dla użytkownika k, a  

jest addytywnym białym szumem Gaussa. Załóżmy, że informacje o kanale są dostępne dla nadajnika. 

W przypadku wstępnego kodowania ZF k-ta kolumna W może być zapisana przez 

 

gdzie vk jest k-tą kolumną macierzy V gdzie 

 



 
 

W konsekwencji, przy kodowaniu ZF, stosunek sygnału do szumu (SNR) dla użytkownika k można 

wyrazić jako 

 

gdzie gk jest k-tym rzędem G i Λk = [ΛΛH]k,k. Tutaj zakładamy, że informacja o stanie kanału jest 

doskonale uzyskiwana przez BS, a zatem zakłada się, że Λ jest stałą w dalszym ciągu, którą można 

uzyskać za pomocą algorytmu napełniania wodą. Korzystając z powyższych zapisów, możemy wyrazić 

szybkość transmisji danych dla użytkownika k jako 

 

!ƴŀƭƛȊŀ ǇƻƧŜƳƴƻǏŎƛ ŀǎȅƳǇǘƻǘȅŎȊƴŜƧ 

Wydajność systemu można osiągnąć poprzez kodowanie na brudnym papierze, gdzie 

 

Poniżej przedstawimy propozycję pokazania górnej granicy wydajności systemu. Przed tą pozycją 

podajemy najpierw propozycję dotyczącą macierzy kanałów. 

Twierdzenie 2.4 Gdy liczba elementów odblaskowych N jest duża i podane są przesunięcia fazowe RIS, 

tj. θn jest stałe, mamy 

 

Dowód. Zauważ, że zakłada się, że szybkie zanikanie dla tych kanałów jest niezależne. Gdy podana jest 

odpowiedź każdego elementu odblaskowego, mamy E[Γnhkm
n] = 0, ponieważ E[hkm

n] = 0. Poza tym 

E[(Γnhkm
n )2] = Γ2 zachodzi jako E[(hkm

n )2] = 1 i | Γn| = Γ . Zatem zgodnie z centralnym twierdzeniem 

granicznym  mamy pwyższe równanie, gdy N jest dostatecznie dużą liczbą.  

Uwaga 2.4 Twierdzenie 2.4 sugeruje, że przesunięcia fazowe RIS nie będą miały wpływu na rozkład 

SNR, gdy liczba elementów odblaskowych N jest wystarczająco duża. Ta obserwacja pokazuje, że 

oczekiwany SNR pozostanie niezmieniony, nawet jeśli losowo wybierzemy przesunięcia fazowe RIS.  

Z tego twierdzenia możemy dowiedzieć się, że kolumny H są niezależnymi wektorami Gaussa o średniej 

zerowej. Na tej podstawie możemy sformułować następujący wniosek. 

Twierdzenie 2.5 Przy optymalnym podziale mocy, gdy liczba elementów odblaskowych jest duża, ale 

skończona, górną granicę wydajności systemu można określić 

(2.38) 



 
 

Dowód. Zgodnie z nierównością Jensena mamy 

 

Bazując na Twierdzeniu 2.4, 1/NΓ2HHH Ḑ WK(M, IM) jest centralną macierzą Wisharta o M stopniach 

swobody, gdzie M ≥ K. Zgodnie z wynikami mamy 

E[Tr{HHH}] = MNKΓ2 

Zatem możemy mieć (2,38). 

Uwaga 2.5 Górną granicę można osiągnąć, gdy wartości własne GGH są takie same. Można to uzyskać 

poprzez optymalizację przesunięć fazowych RIS, aby zmaksymalizować efektywną rangę G, jeśli 

problem ma wykonalne rozwiązanie. 

Warto zaznaczyć, że pojemność systemu nie będzie rosła w nieskończoność. Wraz ze wzrostem liczby 

elementów odblaskowych zmniejsza się również równoważny współczynnik kanału. Poniżej 

przedstawimy twierdzenie dotyczące utraty ścieżki w skrajnym przypadku, tj. N →∞.  

Twierdzenie 2.6 Bez utraty ogólności zakładamy, że RIS leży na płaszczyźnie o z = 0, a współrzędne BS 

i użytkownika k wynoszą (−x0, 0, z0) i (x0, 0, zk) , odpowiednio, jak pokazano  

 

 

 Gdy N → ∞ mamy  

 

 Dowód Na podstawie współrzędnych podanych na rysunku powyżej mamy 

 



 
 

Dlatego mamy 

 

Kiedy N → ∞, w większości obszaru RIS, odległość od elementu odblaskowego i środka między BS a 

użytkownikiem k jest znacznie większa niż między BS a użytkownikiem k. Możemy zatem założyć, że 

odległości elementu odblaskowego od BS i użytkownika są prawie takie same, a więc mają poniższe 

przybliżenia: 

 

Zdefiniuj obszar RIS jako Φ. Otrzymaną energię sygnałów odbitych przez elementy odbijające w tym 

obszarze można wyrazić wzorem 

 

gdzie ρ2 = x2 + y2. 

Na podstawie powyższych dwóch twierdzeń mamy następujące twierdzenie. 

Twierdzenie 2.7 Gdy liczba elementów odblaskowych dąży do nieskończoności, tj. N →∞, pojemność 

systemu nie może przekroczyć 

 

!ƴŀƭƛȊŀ ƭƛŎȊōȅ ŜƭŜƳŜƴǘƽǿ ƻŘōƭŀǎƪƻǿȅŎƘ 

Poniżej omówimy wpływ liczby elementów odblaskowych na sumaryczną szybkość systemu. Najpierw 

podajemy propozycję szybkości transmisji danych dla każdego użytkownika i na tej podstawie 

spróbujemy zbadać, ile elementów odblaskowych będzie potrzebnych, aby sumaryczna szybkość 

osiągnęła η pojemności systemu. 

Twierdzenie 2.8 Szybkość transmisji danych dla użytkownika k może zostać przepisana przez 

 



 
 

Dowód. Zgodnie z definicją w (2.34), ponieważ PΛk/K jest stałą, możemy wyprowadzić (gkwk)(gkwk)H 

następująco: 

 

Tutaj (a) można osiągnąć przez 

 

Zauważ, że || vk|| 2
F = vH

kvk , mamy 

 

Za pomocą tego twierdzenia sumaryczny wskaźnik można zapisać jako  Zdefiniuj jako 

stosunek sumarycznej szybkości do pojemności systemu z nieskończonymi elementami odblaskowymi, 

tj. 

 

Dlatego problem można napisać przez 

 

Jednak powyższy problem jest trudny do rozwiązania, ponieważ przesunięcia fazowe elementów  

odblaskowych nie są określone. W dalszej części wyprowadzamy najpierw dolną granicę , tj. , aby 

zagwarantować ε ≥ η, a następnie przekształcamy pierwotny problem w 

(2.51) 

Dolna granica ʁ 

Dolna granica stosunku sumarycznej stawki do pojemności systemu może być określona przez poniższe 

twierdzenie. 

Twierdzenie 2.9 może być ograniczone dolną przez 

 

gdzie μ = M/K. 



 
 

Dowód. Zgodnie z nierównością Jensena mamy 

 

Tutaj, 

 

Zauważ, że 1/NΓ2HHH jest centralną macierzą Wisharta o M stopniach swobody. Zatem zgodnie z 

wynikami  mamy 

 

Na ich podstawie mamy 

 

co kończy dowód. 

Uwaga 2.6 Z dolnej granicy , możemy wywnioskować, że po stronie BS wymagana jest umiarkowana 

liczba anten, aby osiągnąć akceptowalną wydajność. 

Zwłaszcza, gdy liczba anten w BS jest równa liczbie użytkowników, mamy μ = 1, co prowadzi do dolnej 

granicy ε wynoszącej 0. 

wƻȊǿƛŊȊŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ όнΦрмύ 

Aby spełnić ograniczenie w (2.51), mamy 

 

Zakładamy, że odbierany SNR jest wysoki, tj.  i . Zatem 

mamy 



 
 

 

Innymi słowy, 

 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji weryfikujemy wyprowadzenie osiągalnej przepustowości asymptotycznej i oceniamy 

wpływ liczby elementów odblaskowych na szybkość transmisji danych w komunikacji 

wieloużytkownikowej wspomaganej RIS, której układ przedstawiono na rysunku.  

 

 

Parametry dobierane są zgodnie ze standardem 3GPP  oraz istniejącymi pracami. Wysokość BS wynosi 

25 m, a odległość RIS od BS DB = 100 m. Ustawiamy liczbę użytkowników K = 5. Użytkownicy są 

równomiernie rozmieszczeni w kwadracie, którego długość boku wynosi L = 100 m. Odległość między 

RIS a najbliższym bokiem kwadratu wynosi Du = 10 m, a odległość pozioma między BS a środkiem 

kwadratu wynosi D = 100 m. Środek RIS znajduje się pośrodku między BS a placem o wysokości 25 m. 

Częstotliwość robocza RIS jest ustawiona jako f = 5,9 GHz, a amplituda odbicia przyjmuje się jako Γ = 1. 

Długość i szerokość elementu odblaskowego są takie same, tj. a = b = 0,02 m. Moc nadawania jest 

ustawiona jako P = 46 dBm, moc szumu jest ustawiona jako σ2 = −96 dBm, a zysk anteny wynosi A = 0 

dB. Wszystkie wyniki liczbowe uzyskano w wyniku 100 symulacji Monte Carlo. Na rysunku  



 
 

 

 

wykreślamy wydajność systemu w funkcji liczby elementów odblaskowych N przy liczbie anten M = 10. 

Z tego rysunku możemy zauważyć, że wynik teoretyczny jest ścisłym przybliżeniem wyniku 

symulowanego, a różnica zmniejszy się wraz ze wzrostem liczby elementów odblaskowych, ponieważ 

może to spowodować, że wartości osobliwe macierzy kanału będą bardziej wyrównane. Co więcej, 

możemy zaobserwować, że pojemność przypadająca na użytkownika wzrośnie, gdy liczba elementów 

odblaskowych N najpierw wzrośnie, a następnie zostanie nasycona, jak sugeruje Twierdzenie 2.7. 

Możemy zaobserwować, że pojemność systemu przy nieskończonej wielkości RIS może sięgać 71,5 

bit/s/Hz dla 5 użytkowników. Na rysunku   

 



 
 

wykreślamy stosunek szybkości sumowania do pojemności systemu  w funkcji liczby elementów 

odblaskowych N z progiem η = 0,75 dla różnych wartości μ. Na podstawie tego rysunku możemy 

zaobserwować, że stosunek najpierw rośnie liniowo wraz z logN, a następnie nasyca się, co 

sugeruje, że bardziej opłacalne jest działanie RIS w strefie wzrostu liniowego, tj. N <107. Możemy 

również zaobserwować że potrzeba liczby elementów odblaskowych N = 8×106, aby osiągnąć 75% 

pojemności systemu przy μ = 20. Innymi słowy, długość boku RIS powinna wynosić 56,7 m. Poza tym 

możemy zaobserwować, że wymagana liczba elementów odblaskowych będzie malała wraz ze 

wzrostem wartości μ. Oznacza to, że rozmiar RIS można zmniejszyć za pomocą większej liczby anten w 

BS. Dlatego istnieje kompromis między liczbą elementów odblaskowych a liczbą anten w BS i możemy 

obniżyć całkowity koszt poprzez optymalizację rozmiaru RIS. Co więcej, możemy stwierdzić, że 

stosunek pozostaje równy 0, gdy μ = 1, tj. liczba anten w BS jest taka sama, jak liczba użytkowników. 

Oznacza to, że anteny w BS powinny być większe niż liczba użytkowników, co jest zgodne z Uwagą 2.6. 

Streszczenie 

W tej sekcji zbadaliśmy komunikację wielu użytkowników łącza w dół wspomaganą przez RIS i 

uzyskaliśmy odpowiednią przepustowość asymptotyczną. Na podstawie wyprowadzonej pojemności 

omówiliśmy również wpływ liczby elementów odblaskowych na sumaryczną szybkość systemu. W 

szczególności uzyskaliśmy wymaganie dotyczące rozmiaru RIS, aby osiągnąć akceptowalną szybkość 

transmisji danych. Z analizy i symulacji, biorąc pod uwagę lokalizację RIS, możemy wyciągnąć 

następujące wnioski: (1) Pojemność systemu nie może rosnąć w nieskończoność wraz ze wzrostem 

rozmiaru RIS, ale raczej jest ograniczona górą; (2) Aby osiągnąć próg szybkości transmisji danych, 

wymagana liczba elementów odblaskowych będzie się zmniejszać wraz z większą liczbą anten w stacji 

bazowej. 

wƻȊǎȊŜǊȊŜƴƛŜ ȊŀǎƛťƎu: orientacja RIS i optymalizacja lokalizacji 

Motywacje 

W literaturze badano sieci bezprzewodowe wspomagane przez RIS w celu zwiększenia zasięgu i 

poprawy jakości łącza. Jednak istniejące prace wykorzystywały RIS tylko do rozszerzenia zasięgu, biorąc 

pod uwagę lokalizację RIS, ale jak wdrożyć RIS w celu dalszej maksymalizacji zasięgu komórek, nie 

zostało jeszcze zbadane. W tej sekcji rozważymy sieć komórkową downlink wspomaganą przez RIS z 

jednym BS i jednym urządzeniem użytkownika (UE). Zasięg komórek tej sieci jest analizowany jako 

pierwszy. Następnie, ponieważ orientacja RIS i pozioma odległość między RIS a BS będą znacząco 

wpływać na pokrycie komórek, maksymalizujemy pokrycie komórek poprzez optymalizację orientacji 

RIS i odległości poziomej. Aby rozwiązać problem optymalizacji rozmieszczenia RIS, proponujemy 

algorytm maksymalizacji pokrycia (CMA), w którym najpierw uzyskuje się optymalną orientację RIS w 

postaci zamkniętej, a następnie optymalizuje się odległość poziomą za pomocą metody punktów 

wewnętrznych. 

Model systemu 

W tej sekcji najpierw przedstawimy model sieci wspomaganej przez RIS. Następnie konstruowany jest 

model kanału. 

Opis scenariusza 

Jak pokazano ,  



 
 

 

 

rozważamy wąskopasmową sieć downlink z jednym UE i jednym BS . Z powodu dynamicznego 

środowiska bezprzewodowego, które wiąże się z nieoczekiwanym zanikiem sygnału, połączenie między 

UE a BS może być niestabilne lub nawet całkowicie przerwane. Aby rozwiązać ten problem, 

wprowadzamy RIS wspomagający komunikację. Do opisu topologii systemu przyjmuje się współrzędną 

kartezjańską, w której płaszczyzna x-y pokrywa się z powierzchnią RIS, a oś z jest pionowa do RIS. Na 

podstawie płaszczyzny x-y przestrzeń można podzielić na dwie strony. Aby zapewnić, że RIS może 

odbijać sygnał z BS w kierunku UE, zakładamy, że UE i BS znajdują się po tej samej stronie RIS, tj. z > 0 

w układzie współrzędnych. RIS składa się z M × N elementów podfalowych, z których każdy ma rozmiar 

sM × sN. Jak pokazano, element RIS zawiera kilka diod PIN . Gdy zmienią się napięcia spolaryzowane 

przyłożone do diod PIN, element RIS odpowiednio zmieni przesunięcie fazowe odbicia. Zdefiniujmy 

odpowiednio Γ i ϕm,n jako zmianę amplitudy odbicia i przesunięcie fazowe (m, n)-tego elementu. 

Współczynnik odbicia (m, n)-tego elementu można więc zapisać jako Γm,n =Γ e−jϕm,n . Załóżmy, że BS 

znajduje się w polu dalekim RIS. Zmianę amplitudy Γ można modelować za pomocą cos θi , gdzie θi jest 

kątem padania od BS do RIS. Poza tym zakładamy, że na przesunięcie fazowe ϕm,n nie mają wpływu 

kąty padania i odbicia. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

Kanał z BS do UE składa się z kanałów opartych na MN RIS i łącza bezpośredniego, gdzie (m, n)-ty kanał 

oparty na RIS reprezentuje kanał z BS do UE przez (m, n) -ty element RIS. Można wyrazić wzmocnienie 

kanału dla (m, n)-tego kanału opartego na RIS 

 

gdzie λ to długość fali odpowiadająca częstotliwości nośnej, G to zysk anteny, α reprezentuje wykładnik 

tłumienia ścieżki, Dm,n i dm,n to odległość między BS a (m,n)-tym elementem RIS, a odległość 

odpowiednio między (m, n)-tym elementem RIS a UE. Ponieważ BS jest daleko od RIS, jego odległości 

od różnych elementów RIS są w przybliżeniu takie same, tj. Dm,n = D, gdzie D jest odległością między BS 

a środkiem RIS. Poza tym, aby wyznaczyć obszar pokrycia komórki, skupiamy się na znalezieniu 

krawędzi komórki, a co za tym idzie, można przyjąć, że UE znajduje się w polu dalekim RIS. Zatem mamy 

dm,n = d, gdzie d jest odległością między UE a centrum RIS. W rezultacie utrata ścieżki jest wspólna dla 



 
 

wszystkich elementów RIS, tj. GD−α
m,nd−αm,n = GD−αd−α  ḯ PLR. W przypadku bezpośredniego łącza model 

kanału można zapisać jako 

 

gdzie dBU reprezentuje odległość między stacją bazową BS a UE. W oparciu o powyższe równania kanał 

od BS do UE jest określony przez 

(2.62) 

Dlatego odebrany stosunek sygnału do szumu (SNR) można wyrazić jako γ = P|h|2 /σ2, gdzie P oznacza 

moc nadawczą BS, a σ2 jest wariancją addytywnego białego szumu gaussowskiego (AWGN) otrzymane 

w UE. 

!ƴŀƭƛȊŀ ǇƻƪǊȅŎƛŀ ƪƻƳƽǊŜƪ 

Zanim przeanalizujemy zasięg komórek, najpierw przedstawimy jego definicję. Definicja 2.1 Pokrycie 

komórek definiuje się jako obszar, w którym odebrany SNR w UE jest większy niż pewien próg γth , tj. 

γ ≥ γth = γsLmar  

gdzie γs reprezentuje czułość UE, a Lmar to margines utraty penetracji. Poniżej najpierw znajdujemy 

optymalne przesunięcia fazowe RIS, które maksymalizują SNR. Następnie analizowane jest pokrycie 

komórek. 

hǇǘȅƳŀƭƴŜ ǇǊȊŜǎǳƴƛťŎƛŀ ŦŀȊƻǿŜ wL{ 

Aby poprawić wydajność systemu, przesunięcia fazowe są zoptymalizowane w celu maksymalizacji 

SNR. Zdefiniujmy ηR = P/σ2 λ2/(4π)3 cos2(θi)sMsN , ηD = P/σ2 λ2G/(4π)2 , oraz ηX = 2P/σ2λ2√G/(4π)5/2 cos(θi 

)√sMsN . Maksymalny SNR można wyprowadzić z następującego twierdzenia. 

Teoria 2.1 Gdy przesunięcia fazowe są ustawione jako 

ϕm,n = 2π/λdBU - 2π/λ(Dm,n + dm,n) mod 2π 

SNR jest zmaksymalizowany, a jego wartość można podać przez 

 

Dowód. Na podstawie (2.62), SNR można zapisać jako 

 



 
 

gdzie θm,n = 2π/λ (Dm,n + dm,n). Możemy stwierdzić, że gdy przesunięcia fazowe są ustawione tak, jak 

pokazano.  i są jednocześnie 

maksymalizowane, przy czym wartości to odpowiednio M2N2 i MN. Dlatego Teoria 2.1 jest spełniona. 

!ƴŀƭƛȊŀ ǇƻƪǊȅŎƛŀ ƪƻƳƽǊŜƪ 

W tej sekcji najpierw badane jest pokrycie komórek w danym kierunku. Następnie uzyskuje się obszar 

pokrycia komórki. 

1. Pokrycie komórek w danym kierunku: Jak pokazano na rysunku,  

 

używamy φ do przedstawienia kąta między danym kierunkiem a kierunkiem od BS do RIS, gdzie φ  ɴ[0, 

2π). Aby uzyskać zasięg komórki w kierunku φ, najpierw analizujemy, jak zmienia się SNR γ wraz z 

poziomą odległością między BS a UE, oznaczoną przez dhBU. Gdy dhBU jest krótsza niż odległość pozioma 

między BS a RIS, oznaczona jako Dh, trudno jest stwierdzić wpływ dh
BU na SNRγ. Dzieje się tak, ponieważ 

gdy dh
BU staje się większy, pozioma odległość między UE a RIS, oznaczona jako dh, najpierw maleje, a 

następnie wzrasta. Aby uniknąć omawiania trendu γ w odniesieniu do dh
BU, wymagamy, aby SNR γ był 

zawsze powyżej progu γ, gdy dh
BU < Dh. Należy zauważyć, że γ jest dolne ograniczone przez ηDd-2

BU, 

które zmniejsza się, gdy UE oddala się od BS. Dlatego zakładając, że gdy dh
BU = Dh, ηDd−2BU nie spada 

poniżej γth, tj. 

 

gdzie HB i HU są odpowiednio wysokościami BS i UE, gwarantuje się, że SNR przekroczy γth. Kiedy dhBU 

przekracza Dh, jest oczywiste, że γ ściśle maleje, gdy UE oddala się od BS. Poza tym, γ zbliża się do 0, 

gdy UE jest wystarczająco daleko z BS. Na podstawie powyższych rozważań można stwierdzić, że 

odległość pozioma dh
BU przy γ = γth jest jednoznaczna, co oznacza dth(φ). Zdefiniujmy g jako funkcję γ 

względem kąta φ i odległości poziomej dh
BU, tj. γ = g(φ, dhBU). Mamy wtedy 

(2.68) 

Wyrażenie g jest podane przez 



 
 

 

 

Możemy również otrzymać, że SNR γ przekracza próg γth tylko wtedy, gdy dhBU ≤ dth(φ). 

Przypomnijmy, że UE i BS znajdują się po tej samej stronie RIS. Dlatego pokrycie komórek w niektórych 

kierunkach nie może osiągnąć dth(φ). Konkretnie zdefiniuj ψ jako kąt między orientacją RIS a 

kierunkiem od BS do RIS, gdzie ψ  ɴ(0, π) i mamy następujące dwa przypadki,  

• φ ɴ  [0,ψ) ᷾  (ψ + π , 2π): Aby zagwarantować, że UE i BS znajdują się po tej samej stronie RIS, odległość 

pozioma między BS a UE musi spełniać  

dh
BU ≤ l(φ),  

gdzie l(φ) = Dh/(cos(φ)-sin(φ) cot(ψ)) oznacza odległość między BS a RIS w kierunku φ. Dlatego pokrycie 

komórek jest określone wzorem  

c(φ) = min (dth(φ), l(φ)) (2.71) 

• φ ɴ [ψ,ψ + π]: UE i BS są zawsze po tej samej stronie RIS. Dlatego pokrycie komórek wynosi 

 c(φ) = dth(φ)(2.72) 

Aby lepiej zrozumieć pokrycie komórek w kierunkach φ  ɴ[0,ψ)  ᷾(ψ + π, 2π), porównujemy dth(φ) z 

l(φ) w poniższej uwadze.  

Uwaga 2.7 Gdy φ  ɴ[0,ψ) ᷾  (ψ + π, 2π), to istnieją dwa kąty spełniające dth(φ) = l(φ), oznaczane przez 

φu i φl , tj. 

 

Poza tym dth(φ) > l(φ) tylko wtedy, gdy φ  ɴ[0, φl) ᷾  (φu, 2π). 

Dowód. Najpierw pokażemy, że gdy φ zbliża się do π, dth(φ) będzie się zmniejszać, podczas gdy l(φ) 

będzie większe. Na podstawie twierdzenia cosinusowego odległość pozioma między UE a RIS można 

wyrazić jako 

 

Dlatego, gdy φ zbliża się do π, dh będzie większe, co prowadzi do większej odległości między UE a RIS, 

a tym samym do niższego SNR γ. Dlatego dth(φ) staje się mniejsze. Gdy φ = ψ lub φ = ψ + π, l(φ) → ∞ 

podczas gdy dth(φ) jest ograniczone. Przeciwnie, gdy φ = 0, mamy l(φ) = Dh < dth(φ). Zatem istnieją dwa 

kąty spełniające dth(φ) = l(φ) i mieszczące się odpowiednio w [0,ψ) i (ψ+π, 2π). Poza tym dth(φ) jest 

większe niż l(φ) tylko wtedy, gdy φ  ɴ[0, φl) ᷾  (φu, 2π).  



 
 

2. Powierzchnia pokrycia komórek: Na podstawie (2.71), (2.72) i uwagi 2.7 możemy wyznaczyć pole 

pokrycia komórek podane w następującym twierdzeniu. Twierdzenie 2.2 Pole pokrycia komórki jest 

określone wzorem 

(2.75) 

Dowód Obszar pokrycia komórki można wyrazić jako 

 

Zgodnie z Uwagą 2.7, gdy φ  ɴ[0, φl) ᷾  (φu, 2π), c(φ) = l(φ). W przeciwnym razie c(φ) = dth(φ). Dlatego 

mamy 

 

Definiujemy 

 

Ponieważ 

 

mamy 

 

co kończy dowód. 

Optymalizacja rozmieszczenia RIS 

Poniżej sformułujemy najpierw problem maksymalizacji pokrycia. Następnie zaproponowano algorytm 

maksymalizacji pokrycia (CMA) w celu rozwiązania sformułowanego problemu. 

Sformułowanie problemu maksymalizacji pokrycia 

Ponieważ pozioma odległość Dh między RIS i BS oraz orientacja ψ RIS będą miały wpływ na pokrycie 

komórek, naszym celem jest maksymalizacja obszaru pokrycia komórek S poprzez łączną optymalizację 

(Dh,ψ), jak sformułowano poniżej: 

(2.78) 

Projekt algorytmu maksymalizacji pokrycia 



 
 

Aby rozwiązać sformułowany problem, najpierw znajdujemy optymalną orientację RIS dla dowolnej 

odległości poziomej Dh. Wynik daje następujące twierdzenie. 

Teoria 2.3 Niezależnie od odległości poziomej, optymalna orientacja RIS jest zawsze ψ = π/2, tzn. RIS 

jest rozmieszczony pionowo w kierunku od BS do RIS. 

Dowód. Aby pokazać, że ψ z= π/2 jest optymalne, porównujemy ψz z inną orientacją RIS ψ(0). Jak 

pokazano na rysunku a,  

 

pokrycie komórek pod ψ zi to pod ψ(0) odpowiada odpowiednio żółtemu i zielonemu regionowi, gdzie 

obszary dwóch regionów są oznaczone przez S*  i S(0) , dpowiednio. Warto zauważyć, że dz th jest większe 

niż d(0)
th, ponieważ gdy ψ odbiega od π/2, amplituda odbicia Γ maleje, a zatem SNR w UE ulega 

degradacji. Poniżej pokażemy, że S(0) ≤ S,z z którego możemy wywnioskować, że π/2 jest optymalną 

orientacją RIS. Zauważ, że S z- S(0) > ΔS z- ΔS(0), gdzie ΔSz i ΔS(0) to pola powierzchni dwóch sektorów 

pokazanych na rysunku b.  

 

 

Dlatego skupimy się na porównaniu ΔS zz ΔS(0) poniżej. Aby porównać ΔSz przy ΔS(0) wybieramy 

arbitralnie dwaprzeciwległy promień sektorów, oznaczony przez r zi r(0), odpowiednio, i używamy P zi 

P(0) reprezentują punkt przecięcia między r z i d(0)
th , oraz odpowiednio pomiędzy r(0) i d(0)

th . W 

porównaniu z przypadkiem, w którym UE znajduje się w P(0), UE jest bliżej BS, gdy znajduje się w P.z 

Jednak SNR γ jest równe γth, gdy UE znajduje się w P(0) lub Pz. Dlatego, gdy UE jest w P(0), jest bliżej RIS 

w porównaniu z przypadkiem, w którym UE jest w P,z tj. r(0) < rz . W rezultacie mamy ΔS(0) < ΔS,zco 

wskazuje, że s z≥ S(0). Następnie optymalizujemy odległość poziomą Dh, mając optymalną orientację RIS 

ψ, tj. 

 

Można stwierdzić, że Dh ma wpływ na φl , φu i dth(φ) w funkcji celu. Jednak trudno jest zobrazować 

wpływ w wyrażeniu w formie zamkniętej. Zainspirowani techniką rozwiązywania problemu max–min , 



 
 

poprzez traktowanie φl , φu i dth(φ) jako dodatkowych zmiennych optymalizacyjnych, ich wyrażenia w 

postaci zamkniętej nie są już potrzebne. Jednak ze względu na całkę w funkcji celu potrzebna jest 

nieskończona liczba dodatkowych zmiennych. Aby poradzić sobie z tym wyzwaniem, dyskretyzujemy 

całkę w funkcji celu, jak poniżej, 

 

gdzie przedział całkowy jest równo podzielony na K części, z których każda ma wymiar Δ = φu−φl/K . Dla 

uproszczenia używamy yi zamiast dth(φl + iΔ). Dlatego problem optymalizacji odległości poziomej 

można przekształcić w jego równoważną postać, 

(2.81a,b) 

 

gdzie ograniczenie (2.81b) wyprowadza się na podstawie (2.68). Oznaczmy optymalne rozwiązanie 

problemu (2.81) przez (φᶻ
l , φzu, (Dh) ,z yz ), gdzie yz = {yz 0 , . . . , yzK}. Mamy (Dh) ,z π/2 jest optymalne dla 

problemu wykorzystania RIS (2,78). Dzieje się tak, ponieważ problem (2.81) jest równoważny z (2.79). 

Zatem (Dh) z jest optymalne dla problemu poziomego (2,79). Poza tym w (2.79) odległość pozioma jest 

optymalizowana przy założeniu orientacji RIS jako π2 , a zatem ((Dh) z , π2 ) jest optymalnym 

rozwiązaniem problemu rozmieszczenia RIS (2.78). Problem (2.81) jest problemem optymalizacji z 

ograniczeniami, który można rozwiązać metodą punktów wewnętrznych . Podstawową ideę można 

podsumować w następujący sposób: w każdej iteracji przybliżamy problem (2.81) usuwając 

ograniczenia nierówności w (2.81) i dodając dodatkową logarytmiczną funkcję bariery składającą się z 

funkcji ograniczeń nierówności do funkcji celu (2.81). W związku z tym przybliżony problem jest 

następnie rozwiązywany przy użyciu metody Newtona. 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji weryfikujemy nasze teoretyczne wyniki dotyczące pokrycia komórek za pomocą symulacji. 

Parametry oparte są na standardzie 3GPP  i istniejących pracach , które podsumowano w tabeli 1.  

 



 
 

Aby pokazać skuteczność proponowanego CMA, porównujemy go z dwoma kolejnymi algorytmami, tj. 

algorytmem losowym i schematem pobocznym BS (BSS). W algorytmie losowym odległość pozioma i 

orientacja RIS są wyznaczane w sposób losowy. Opierając się na konkluzji, że odbierany SNR w 

odbiorniku będzie maksymalizowany, gdy RIS znajduje się blisko odbiornika lub nadajnika , RIS 

umieszcza się blisko BS na krawędzi pola dalekiego w schemacie BSS. Rysunek  

 

przedstawia pokrycie komórek S względem orientacji RIS ψ. Teoretyczny wynik oparty jest na (2,75), a 

symulowany wynik uzyskuje się na podstawie 105 symulacji Monte Carlo. Możemy zaobserwować, że 

wyniki teoretyczne i symulowane dobrze się zgadzają, co weryfikuje nasze wyprowadzenie. Z rysunku 

możemy również stwierdzić, że optymalna orientacja RIS to ψ = π/2 , co jest zgodne z Teorią 2.3. 

Rysunek  

 

przedstawia pokrycie komórek S w funkcji odległości poziomej Dh przy optymalnej orientacji RIS. 

Możemy zaobserwować, że wyniki teoretyczne i symulowane są zgodne, co dodatkowo weryfikuje 

nasze wyprowadzenie. Z rysunku możemy również stwierdzić, że gdy RIS odsunie się od BS, zasięg 

najpierw wzrośnie, ponieważ współczynnik odbicia wzrasta. Jednakże, gdy Dh dalej wzrasta, zasięg 

komórki spada, ponieważ odbierany SNR jest ujemnie skorelowany z odległością między BS a RIS. 



 
 

Dlatego RIS powinien być umieszczony w umiarkowanej odległości od BS. Poza tym można stwierdzić, 

że optymalne wdrożenie RIS znajduje się blisko krawędzi komórki, a zatem RIS może znacząco przynieść 

korzyści UE na krawędzi komórki. Zgodnie z rysunkiem można również zaobserwować, że wraz z mocą 

nadawania zwiększa się pokrycie komórek, co wynika z poprawy odbieranego SNR. Rysunek  

 

przedstawia pokrycie komórek S w funkcji liczby elementów RIS MN. Możemy stwierdzić, że 

proponowany CMA osiąga większy zasięg komórek niż algorytm losowy. Poza tym można zauważyć, że 

CMA przewyższa BSS, ponieważ wpływ kąta padania na współczynnik odbicia nie jest uwzględniany w 

BSS. Zgodnie z rysunkiem wraz ze wzrostem liczby elementów RIS zwiększa się pokrycie komórek, 

ponieważ odbierany SNR jest dodatnio skorelowany z liczbą elementów. 

Streszczenie 

W tej sekcji rozważyliśmy sieć wspomaganą RIS łącza w dół z jednym BS i jednym UE. Przeanalizowano 

zasięg tej sieci i sformułowano problem maksymalizacji zasięgu komórek poprzez optymalizację 

rozmieszczenia RIS. Aby rozwiązać sformułowany problem, zaproponowaliśmy algorytm CMA. Z analizy 

i symulacji możemy wywnioskować, że (1) RIS powinien być rozmieszczony pionowo w kierunku od BS 

do RIS; (2) RIS powinniśmy umieścić w umiarkowanej odległości od BS. 

IȅōǊȅŘƻǿȅ ǇǊƻƧŜƪǘ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ 

Motywacje 

Aby wykorzystać potencjał technik RIS, w wielu istniejących pracach uznano RIS za powierzchnię typu 

refleksyjnego rozmieszczoną między źródłami a miejscami docelowymi w komunikacji typu punkt-

punkt lub w systemach z wieloma użytkownikami w celu uzyskania wyższych szybkości transmisji 

danych lub oszczędności energii. Jednak dwie główne kwestie nadal wymagają dalszego omówienia w 

otwartej literaturze. 

• W przypadku wielu użytkowników, jak bezpośrednio określić ograniczone dyskretne przesunięcia 

fazowe, tak aby można było wyeliminować zakłócenia między użytkownikami? Jak poziom kwantyzacji 

wpływa na szybkość sumowania systemu? 

• Biorąc pod uwagę wzmocnione sprzężenie między propagacją a dyskretnymi przesunięciami 

fazowymi powodowanymi przez dominujący promień odbity przez RIS, w jaki sposób zaprojektować 



 
 

rozmiar RIS i przeprowadzić formowanie wiązki w systemie wieloantenowym, aby osiągnąć 

maksymalną szybkość sumowania? 

Aby rozwiązać powyższe problemy, w tej sekcji rozważymy wieloantenowy system łącza w dół dla wielu 

użytkowników, w którym bezpośrednie łącza między wieloma antenami BS a użytkownikami cierpią z 

powodu głębokiego cienia. Aby zapewnić wysokiej jakości usługi danych, RIS z ograniczonymi 

dyskretnymi przesunięciami fazowymi jest wdrażany między BS a użytkownikami, tak że sygnały 

wysyłane przez BS są odzwierciedlane przez RIS w kierunku użytkowników. Ponieważ padające fale są 

raczej odbijane niż rozpraszane w RIS, to oparty na odbiciu promień przeskoku przez RIS dominuje w 

propagacji między stacją bazową a użytkownikami. Dlatego model propagacji w systemie opartym na 

RIS różni się od modelu dla tradycyjnych przekaźników dwuskokowych i bezpośrednich łączy 

jednoskokowych w systemach MIMO, ujawniając wewnętrzny związek między przesunięciami 

fazowymi a ścieżkami propagacji. Aby uzyskać lepsze kierunkowe odbicie promieni w kierunku 

pożądanych użytkowników, niezwykle ważne jest określenie przesunięć fazowych wszystkich 

elementów RIS, których proces nazywany jest również konfiguracją RIS. Taka wbudowana 

programowalna konfiguracja jest w rzeczywistości odpowiednikiem analogowego kształtowania 

wiązki, realizowanego z natury przez RIS. Ponieważ elementy RIS nie mają możliwości przetwarzania 

cyfrowego, rozważamy hybrydowe kształtowanie wiązki (HBF) składające się z cyfrowego formowania 

wiązki w BS i analogowego kształtowania wiązki opartego na konfiguracji RIS. Nowatorski schemat HBF 

dla komunikacji opartej na RIS z dyskretnymi przesunięciami fazowymi jest zatem niezbędny do 

lepszego kształtowania środowiska propagacji i maksymalizacji szybkości sumowania. Projektowanie 

schematu HBF wiąże się z kilkoma poważnymi wyzwaniami. Po pierwsze, propagacja w jednym 

przeskoku z dominacją odbicia i analogowe formowanie wiązki oparte na konfiguracji RIS są ze sobą 

sprzężone, co sprawia, że uzyskanie optymalnego schematu jest bardzo trudne. Tradycyjne schematy 

formowania wiązki z oddzielną matrycą kanałów i analogowym formowaniem wiązki już nie działają. 

Po drugie, dyskretne przesunięcia fazowe wymagane przez RIS sprawiają, że maksymalizacja szybkości 

sumy jest problemem programowania liczb całkowitych mieszanych, który nie jest trywialny do 

rozwiązania, zwłaszcza w dziedzinie złożonej. Po trzecie, biorąc pod uwagę gęste rozmieszczenie 

elementów RIS, korelacja między elementami może pogorszyć wydajność szybkości transmisji danych. 

Dlatego konieczne jest zbadanie, w jaki sposób rozmiar RIS wpływa na osiągalną szybkość, co jest 

trudne ze względu na skomplikowane środowiska propagacji, zwłaszcza w przypadku wielu 

użytkowników. Rozwiązując powyższe wyzwania, dążymy do zaprojektowania schematu HBF dla 

systemu wielu użytkowników opartego na RIS z ograniczonymi dyskretnymi przesunięciami fazowymi, 

aby zmaksymalizować szybkość sumowania, jak podano poniżej. 

• Rozważamy system wielu użytkowników oparty na RIS łącza w dół, w którym RIS z ograniczonymi 

dyskretnymi przesunięciami fazowymi odbija sygnały z BS w kierunku różnych użytkowników. Biorąc 

pod uwagę model propagacji z jednym przeskokiem oparty na odbiciu, projektujemy schemat HBF, w 

którym cyfrowe kształtowanie wiązki jest wykonywane w BS, a analogowe kształtowanie wiązki oparte 

na RIS jest przeprowadzane w RIS. 

• Problem maksymalizacji współczynnika sumy mieszanej liczb całkowitych dla HBF opartego na RIS 

jest sformułowany i rozłożony na dwa podproblemy. Proponujemy iteracyjny algorytm, w którym 

cyfrowy podproblem kształtowania wiązki jest rozwiązywany przez kształtowanie wiązki z 

wymuszeniem zerowym (ZF) z alokacją mocy, a analogowe kształtowanie wiązki oparte na RIS jest 

rozwiązywane przez zewnętrzną aproksymację. 

• Udowadniamy, że proponowany schemat HBF oparty na RIS może zaoszczędzić nawet połowę 

łańcuchów częstotliwości radiowych (RF) w porównaniu z tradycyjnymi schematami HBF. Wychodząc 



 
 

od naszej analizy teoretycznej na czystym przypadku LoS, ujawniamy wpływ wielkości RIS i liczby 

dyskretnych przesunięć fazowych na szybkość sumowania, zarówno teoretycznie, jak i numerycznie. 

Model systemu 

W tej sekcji najpierw przedstawimy oparty na RIS system wielu użytkowników z wieloma antenami 

łącza w dół, w którym BS z wieloma antenami obsługuje różnych użytkowników z pojedynczą anteną 

za pośrednictwem RIS, tak że środowisko propagacji może być wstępnie zaprojektowane i 

skonfigurowane w celu optymalizacji wydajność systemu. Następnie konstruuje się odpowiednio 

dyskretny model przesunięcia fazowego RIS i model kanałowy. 

Opis scenariusza 

Rozważmy system komunikacji z wieloma użytkownikami łącza w dół, jak pokazano na rysunku,  

 

 

gdzie BS wyposażona w anteny Nt nadaje do K użytkowników z pojedynczą anteną. Ze względu na 

skomplikowane i dynamiczne środowisko bezprzewodowe, w którym występują nieoczekiwane zaniki 

sygnału i potencjalne przeszkody, łącze BS - użytkownik może nie być wystarczająco stabilne lub nawet 

ulec awarii. Aby złagodzić ten problem, rozważamy wdrożenie RIS między BS a użytkownikami, który 

odzwierciedla sygnały z BS i bezpośrednio rzutuje na użytkowników poprzez aktywne kształtowanie 

środowiska propagacji w pożądaną formę. RIS składa się z elementów RIS sterowanych elektrycznie NR 

× NR, jak pokazano na ryc. 2.19, z których każdy jest cząstką metamateriału o długości poniżej fali i 

bardzo małych cechach. Kontroler RIS, wyposażony w kilka diod PIN, może kontrolować stan 

włączenia/wyłączenia połączenia pomiędzy sąsiednimi płytkami metalowymi, na których układane są 

elementy RIS, manipulując w ten sposób odpowiedzią elektromagnetyczną elementów RIS na padające 

fale. Dzięki wbudowanym programowalnym elementom RIS nie wymaga dodatkowych aktywnych 

źródeł zasilania ani nie posiada możliwości przetwarzania sygnału, np. dekodowania [8]. Innymi słowy, 

służy jako tani rekonfigurowalny układ fazowy, który opiera się jedynie na kombinacji wielu 

programowalnych elementów promieniujących w celu realizacji pożądanej transformacji fal 

nadawanych, odbieranych lub odbijanych. 

Rekonfigurowalna inteligentna poǿƛŜǊȊŎƘƴƛŀ Ȋ ƻƎǊŀƴƛŎȊƻƴȅƳƛ ŘȅǎƪǊŜǘƴȅƳƛ ǇǊȊŜǎǳƴƛťŎƛŀƳƛ ŦŀȊƻǿȅƳƛ 

Jak pokazano na rysunku,  



 
 

 

 

RIS jest osiągany przez b-bitowy reprogramowalny metamateriał, który został zaimplementowany jako 

zestaw elementów promienistych ułożonych warstwowo na strukturze prowadzącej zgodnie z 

technikami falowodowymi, tworząc dwuwymiarowy (2D) płaski układ antenowy [14]. Będąc 

miniaturowym elementem radiacyjnym, pole wypromieniowane z elementu RIS ma fazę i amplitudę 

określoną przez polaryzowalność tego elementu, którą kontroler RIS może regulować za pomocą wielu 

diod PIN (ON/OFF). Jednak faza i amplituda wprowadzane przez element RIS nie są generowane 

losowo; zamiast tego są one ograniczone przez rezonansową odpowiedź Lorentza , co znacznie 

ogranicza zakres wartości fazowych. W oparciu o takie ograniczenia, jednym z powszechnych 

sposobów implementacji jest ograniczenie amplitudy i próbkowanie wartości fazy ze skończonego 

możliwego zestawu [42], tak aby diody sterowane napięciem mogły łatwo manipulować dyskretnym 

zestawem wartości faz przy bardzo niskich kosztach. 

W szczególności zakładamy, że każdy element RIS jest kodowany przez kontroler (np. za pomocą diod 

PIN) w celu przeprowadzenia 2b możliwych przesunięć fazowych w celu odzwierciedlenia fali radiowej. 

Ze względu na selektywny charakter metamateriałów, elementy te wibrują tylko w rezonansie z 

nadchodzącymi falami w wąskim paśmie centrującym się na częstotliwości rezonansowej. Bez utraty 

ogólności, oznaczamy odpowiedź częstotliwościową każdego elementu (l1, l2) w l1-tym wierszu i l2-tej 

kolumnie 2D RIS w rozważanym zakresie częstotliwości jako ql1,l2, 0 ≤ l1, l2 ≤ NR −1. Ponieważ RIS jest 

sterowany b-bitowo, można zdefiniować 2b możliwych trybów konfiguracji (tj. faz) każdego ql1,l2 

zgodnie z odpowiedzią rezonansową Lorentza. 

(2.82) 

gdzie θl1,l2 oznacza przesunięcie fazowe elementu RIS (l1, l2). Dla wygody będziemy odnosić się do b jako 

liczby bitów kwantyzacji. Ponieważ 2D RIS jest zbudowany w oparciu o ultracienkie falowody, na 

propagację wewnątrz 2D RIS ma wpływ zarówno położenie, jak i liczba falowa każdego elementu 

metapowierzchniowego. Ta ostatnia jest również funkcją częstotliwości, co odzwierciedla selektywny 

charakter częstotliwości RIS. Oznacz pozycję elementu (l1, l2) jako pl1,l2 . Propagację wprowadzoną przez 

ten element można zatem wyrazić wzorem e-jβl1,l2 (λ) 2π/λpl1,l2 , gdzie βl1,l2(λ) jest liczbą falową elementu 



 
 

RIS (l1, l2), a λ jest odpowiednia długość fali. Dla uproszczenia zakładamy, że liczba falowa βl1,l2(λ) 

pozostaje taka sama dla wszystkich elementów RIS w rozpatrywanym wąskim paśmie. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ ȊŘƻƳƛƴƻǿŀƴŜƎƻ ǇǊȊŜȊ ƻŘōƛŎƛŜ 

W tym podrozdziale modelujemy kanał między anteną 0 ≤ n ≤ Nt −1 BS a użytkownikiem k. Konkretnie, 

zamiast tradycyjnego kanału z dwoma przeskokami dla przekaźników, używamy promienia odbicia z 

jednym przeskokiem do modelowania dominującego kanału między BS a użytkownikami za 

pośrednictwem RIS, który tylko pasywnie odbija odbierane sygnały. Kluczowy powód można 

szczegółowo opisać poniżej. Ze względu na małe odstępy między sąsiednimi elementami RIS (zwykle 

znacznie mniejsze niż długość fali), sygnały rzutowane na powierzchnię nie są już tylko losowo 

rozpraszane w otwartej przestrzeni, jak sygnały rozprowadzane przez tradycyjne anteny. Zamiast tego 

superpozycja fal sferycznych ułatwiona przez szereg miniaturowych rozpraszaczy umożliwia fale 

załamane i odbite  bez żadnych dodatkowych procedur dekodowania lub przekazywania sygnału. 

Dlatego w przeciwieństwie do tradycyjnego modelu propagacji opartego na rozpraszaniu, w którym 

sygnały przemieszczają się niezależnie wzdłuż ścieżek użytkownika BS–RIS i RIS, w rozważanym 

scenariuszu sygnały są jedynie pasywnie odbijane przez RIS wzdłuż ścieżki opartej na odbiciu ze 

względu na efekt sprzężenia RIS elementy. Ponadto, korzystając z kierunkowych odbić RIS, łącze BS-

RIS-użytkownik jest zwykle silniejsze niż inne wielościeżkowe połączenia, jak również zdegradowane 

bezpośrednie łącze między BS a użytkownikiem. Dlatego modelujemy kanał między BS a każdym 

użytkownikiem k jako model Ricia, tak że łącze użytkownika BS-RIS działa jako dominujący komponent 

„LoS”, a wszystkie inne ścieżki razem tworzą komponent „NLOS”. Konkretnie, niech D(n)
l1,l2 i d(k)

l1,l2 

oznaczają odpowiednio odległość między anteną n a elementem RIS (l1, l2) oraz między użytkownikiem 

k a elementem RIS (l1, l2). Kanał „LoS” pomiędzy sygnałem transmitowanym przez BS na antenie 1 ≤ n 

≤ Nt do użytkownika k przez element RIS (l1, l2) można określić wzorem 

 

gdzie α jest parametrem utraty ścieżki. Dlatego model kanału między każdą anteną n BS a 

użytkownikiem k za pośrednictwem elementu RIS (l1, l2) można zapisać za pomocą 

 

gdzie κ to współczynnik Ricia, PL(·) to model utraty ścieżki dla transmisji NLOS, oraz 

  

jest komponentem NLOS małej skali. Tutaj zakładamy, że doskonała informacja o stanie kanału jest 

znana BS poprzez komunikację z kontrolerem RIS za pośrednictwem dedykowanego łącza 

bezprzewodowego. W przypadku, gdy informacja o kanale jest częściowo znana BS, rozważymy czystą 

transmisję LoS i omówimy ją szczegółowo później. Ponieważ odległość między dowolnymi dwiema 

antenami lub elementami RIS jest znacznie mniejsza niż odległość między BS a użytkownikiem, tj. D(n) 

l1,l2 + d(k)
l1,l2 >> d(1)

R , d(2)
R , dB, zakładamy, że tłumienie ścieżki każdego łącza użytkownika BS jest takie 

samo, pomijając wpływ różnych anten lub elementów RIS. Dlatego propagacja kanału h(k,n)
l1,l2 można 

zapisać jako 



 
 

 

D(0)0,0 i d(k)0,0 zostały wyprowadzone wcześniej i zostały tutaj pominięte. 

W oparciu o charakterystykę propagacji przedstawioną powyżej, w następnej sekcji zbadamy, w jaki 

sposób można wykorzystać RIS do wspomagania transmisji dla wielu użytkowników. 

IȅōǊȅŘƻǿŜ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŜ ǿƛŊȊƪƛ ƛ ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳƽǿ ƻǇŀǊǘŜ ƴŀ wL{ Řƭŀ ƪƻƳǳƴƛƪŀŎƧƛ ǿƛŜƭǳ 

ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪƽǿ 

Należy zauważyć, że RIS zwykle składa się z dużej liczby elementów RIS, które można postrzegać jako 

elementy anteny oddalone od BS, z natury zdolne do realizacji analogowego kształtowania wiązki za 

pośrednictwem konfiguracji RIS. Jednak te elementy RIS nie mają możliwości przetwarzania cyfrowego, 

co wymaga przetwarzania sygnału w BS. W tej części, aby zrealizować fale odbite w preferowanych 

kierunkach, przedstawiamy schemat HBF dla komunikacji wielu użytkowników opartej na RIS. Jak 

pokazano na rysunku,  

 

 

cyfrowe kształtowanie wiązki jest wykonywane w BS, podczas gdy analogowe kształtowanie wiązki jest 

realizowane przez RIS z dyskretnymi przesunięciami fazowymi. Na podstawie rozważanego schematu 

HBF formułujemy problem maksymalizacji szybkości sumarycznej, a następnie rozkładamy go na 

podproblem formowania wiązki cyfrowej i podproblem formowania wiązki analogowej oparty na 

konfiguracji RIS. 

1. Cyfrowe kształtowanie wiązki w BS: BS najpierw koduje K różnych par danych za pośrednictwem 

cyfrowego kształtownika wiązki, VD, o rozmiarze Nt × K, spełniającego Nt ≥ K. Po konwersji w górę 

zakodowanego sygnału na częstotliwości nośnej i przydzieleniu mocy nadawczych BS wysyła sygnały 

użytkowników bezpośrednio przez anteny Nt. Oznacz zamierzony wektor sygnału dla K użytkowników 

jako s ɴ  CK×1. Transmitowane sygnały BS mogą być podane przez 

 

2. Analogowe kształtowanie wiązki oparte na konfiguracji RIS: Po przejściu przez kanał zdominowany 

przez odbicie, odebrany sygnał na antenie użytkownika k można następnie wyrazić jako 

(2.87) 



 
 

gdzie   jest addytywnym białym szumem Gaussa, a VDk,n oznacza k-ty element w 

wierszu n macierzy VD. W (2.87), φ(k,n)
l1,l2 oznacza współczynnik odbicia elementu RIS (l1, l2) względem 

anteny nadawczej n i użytkownika k. W praktyce jest to funkcja aniołów padania i odbicia, ale tutaj bez 

utraty ogólności zakładamy, że φ(k,n)
l1,l2 = φ(k), ᶅ n, l1, l2. Dla uproszczenia pominiemy sprzężenie między 

dowolnymi dwoma elementami RIS, a zatem odbierany sygnał każdego użytkownika k pochodzi ze 

skumulowanego promieniowania wszystkich elementów RIS, jak pokazano w (2.87). Jest to 

powszechne założenie szeroko stosowane w literaturze dotyczącej zarówno meta-powierzchni , jak i 

tradycyjnych szyków antenowych [44]. 3. Sygnał odebrany u użytkownika: Dla każdego użytkownika k, 

po odebraniu sygnału zk, konwertuje on sygnał na pasmo podstawowe, a następnie odzyskuje sygnał 

końcowy. Cały model transmisji użytkowników K można sformułować za pomocą 

(2.88) 

gdzie w = [w1, · · · ,wK]T jest wektorem szumu. Macierz transmisji F w równaniu jest zdefiniowana jako 

 gdzie Hl1,l2 i Φ są macierzami K × Nt składającymi się z elementów {h(k,n)
l1,  

l2} oraz φ(k) odpowiednio. Pojęcie ◦ implikuje mnożenie element po elemencie dwóch macierzy. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ ƳŀƪǎȅƳŀƭƛȊŀŎƧƛ ǎǘƻǇȅ ǎǳƳȅ 

Aby zbadać, w jaki sposób projekt HBF wpływa na wydajność sumaryczną, oceniamy osiągalne 

szybkości transmisji danych wszystkich użytkowników w systemie opartym na RIS. Na podstawie (2.87) 

i (2.88) najpierw przepisujemy odebrany sygnał użytkownika k w postaci macierzowej jako 

 

gdzie Fk i VD,k oznaczają odpowiednio k-te kolumny macierzy F i VD. Osiągalna stawka użytkownika k 

może być następnie podana przez 

 

Naszym celem jest maksymalizacja osiągalnych przepustowości wszystkich użytkowników poprzez 

optymalizację cyfrowego kształtownika wiązki VD i konfiguracji RIS {ql1,l2} , jak sformułowano poniżej: 



 
 

(2.92) 

gdzie PT jest całkowitą mocą transmisji BS. 

Dekompozycja problemu 

Należy zauważyć, że powyższy problem jest mieszanym problemem optymalizacji niewypukłych liczb 

całkowitych, który jest bardzo trudny ze względu na dużą liczbę zmiennych dyskretnych {ql1,l2}, jak 

również sprzężenie między propagacją a analogowym formowaniem wiązki opartym na konfiguracji 

RIS. Tradycyjne analogowe metody projektowania kształtowania wiązki z przesuwnikami fazowymi o 

skończonej rozdzielczości mogą nie pasować dobrze, ponieważ w naszym przypadku oddzielenie 

macierzy transmisji F na iloczyn macierzy kanału i macierzy kształtowania wiązki nie jest trywialne. Aby 

skutecznie rozwiązać ten problem, rozdzielamy go na dwa podproblemy, jak pokazano poniżej. 1. 

Cyfrowe kształtowanie wiązki: Biorąc pod uwagę konfigurację RIS {ql1,l2}, podproblem cyfrowego 

kształtowania wiązki można zapisać przez 

(2.93) 

gdzie F jest ustalone. 

2. Analogowe kształtowanie wiązki oparte na konfiguracji RIS: W oparciu o ograniczenie 

wcześniejszego równania , podproblem konfiguracji RIS ze stałym kształtownikiem wiązki VD jest 

równoważny 

(2.94) 

Projekt algorytmu maksymalizacji sumy stawek 

W tej części opracujemy algorytm maksymalizacji współczynnika sumy (SRM) w celu uzyskania 

nieoptymalnego rozwiązania problemu (2.92). W szczególności iteracyjnie rozwiązujemy podproblem 

(2.93) przy danej konfiguracji RIS {ql1,l2 } i rozwiązujemy podproblem (2.94) przy zadanym VD 

formatora wiązki. Na koniec podsumujemy cały algorytm i przeprowadzimy analizę zbieżności i 

złożoności. 

/ȅŦǊƻǿȅ ŀƭƎƻǊȅǘƳ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ 



 
 

Podproblem (2.93) jest dobrze znanym cyfrowym problemem kształtowania wiązki. Cyfrowy 

kształtownik wiązki ZF może uzyskać prawie optymalne rozwiązanie. Dlatego rozważamy kształtowanie 

wiązki ZF wraz z alokacją mocy jako kształtowanie wiązki w BS, aby złagodzić zakłócenia wśród 

użytkowników. Na podstawie wyników , kształtownik wiązki można określić wzorem 

 

gdzie  i P jest macierzą diagonalną, której k-tym elementem diagonalnym jest 

moc odbierana u k-tego użytkownika, tj. pk. W kształtowaniu wiązki ZF mamy następujące ograniczenia: 

 

Przy tych ograniczeniach podproblem (2.93) można sprowadzić do następującego problemu alokacji 

mocy: 

 

Optymalne rozwiązanie tego problemu można uzyskać przez napełnianie wodą jako 

 

gdzie νk jest k-tym elementem przekątnej  a μ jest znormalizowanym czynnikiem, który jest 

dobrany tak, że  Algorytm można podsumować w Algorytmie 1. 

Algorytm 1: Cyfrowy algorytm kształtowania wiązki 

1 begin 

2 Rozwiązać problem alokacji mocy (2.97); 

3 Uzyskać optymalny wynik przydziału mocy (2,98); 

4 Wyprowadź macierz formatora wiązki z optymalnego przydziału mocy na podstawie (2.95); 

5 end 

!ƴŀƭƻƎƻǿȅ ŀƭƎƻǊȅǘƳ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ ƻǇŀǊǘȅ ƴŀ ƪƻƴŦƛƎǳǊŀŎƧƛ wL{ 

Ponieważ iterujemy między cyfrowym formowaniem wiązki a analogowym formowaniem wiązki 

opartym na konfiguracji RIS, to drugie można zoptymalizować, zakładając wstępne kodowanie ZF. 

Ponieważ szybkość transmisji danych z prekodowaniem ZF zależy tylko od konfiguracji RIS poprzez 

ograniczenie mocy, analogowy problem formowania wiązki oparty na konfiguracji RIS można 

przeformułować jako problem minimalizacji mocy: 



 
 

 

gdzie 

 

Tutaj  

Ponieważ   jest symetryczną, dodatnią macierzą półokreśloną, możemy ten problem 

przekształcić w program półokreślony (SDP). Niech  Zgodnie z 

uzupełnieniem Schura , problem można przepisać przez 

(2.101) 

gdzie X ṍ 0 oznacza, że macierz X jest symetryczną i dodatnią półoznaczoną macierzą. Uwaga na temat 

wykonalności sformułowanego problemu: Ten problem jest mieszanką całkowitoliczbową SDP, która 

generalnie jest NP-trudna. Co więcej, dowolne dwie zmienne dyskretne {θl1,l2} są ze sobą sprzężone za 

pomocą więzu , co jeszcze bardziej komplikuje problem. Jednym z powszechnie stosowanych 

rozwiązań jest najpierw rozluźnienie zmiennych dyskretnych na zmienne ciągłe, a następnie 

zaokrąglenie otrzymanego rozwiązania w celu spełnienia ograniczeń dyskretnych. Jednak w przypadku 

systemów opartych na RIS typowa wartość liczby bitów kwantyzacji jest zwykle bardzo mała (np. 2 lub 

3), tak że metody zaokrąglania doprowadzą do nieuchronnego pogorszenia wydajności. Aby uniknąć 

powyższego problemu, rozważamy dyskretne rozwiązanie SDP. Następnie najpierw przedstawimy 

następujące Twierdzenie 2.10, aby przekształcić funkcje nieliniowe  względem θl1,l2 w funkcje liniowe. 

Następnie używamy metody zewnętrznego przybliżenia, aby rozwiązać ten problem. 

Twierdzenie 2.10 Niech 

 



 
 

Wprowadzamy wektor binarny xl1,l2 , gdzie xl1,l2
i wskazuje czy θl1,l2 = ai , oraz wektor binarny yl1,l2,l1’ ,l2’ dla 

różnicy faz Δθl1,l2,l1’ ,l2’ = θl1, l2 −θl1’ ,l2’ . Dlatego problem (2.101) można przepisać przez 

(2.102) 

Tutaj e jest wektorem stałym, którego pierwsze elementy 2B - 1 to 1, a inne to 0. 

Dowód. Zauważ to 

 

nie jest liniowy względem θl1,l2 . Korzystając z dyskretnej własności θl1,l2 , możemy dalej przekształcać 

funkcje nieliniowe w liniowe. Przy definicjach xl1,l2 mamy cos(θl1,l2) = xl1,l2cT , sin(θl1,l2 ) = xl1,l2 sT ,  gdzie 

||x l1,l2||  1 = 1. Warto również aby zaznaczyć, że wartość θl1,l2 mieści się tylko w przedziale [0, 2π), a więc 

mamy eT xl1,l2 = 0 

Podobnie, zgodnie z definicjami yl1,l2,l1’ ,l2’ , mamy cos(Δθl1,l2,l1’ ,l2’ ) = yl1,l2,l1’,l2’ cT , sin(Δθl1,l2,l1’,l2’ ) = yl1,l2,l1’ 

,l2’ sT , gdzie aT (xl1,l2 − xl1’ ,l2’ ) = aT yl1,l2,l1’ ,l2’ 

Przy tych przekształceniach  jest liniowe odpowiednio do xl1,l2 i yl1,l2,l1’,l2’ . Problem (2.102) jest 

mieszanką całkowitoliczbową SDP z ograniczeniami liniowymi, którą można rozwiązać metodą 

aproksymacji zewnętrznej. Podstawową ideą metody aproksymacji zewnętrznej jest wymuszenie 

ograniczenia SDP za pomocą cięć liniowych i przekształcenie pierwotnego problemu w programowanie 



 
 

liniowe w postaci mieszanek całkowitoliczbowych, które można rozwiązać za pomocą algorytmu 

rozgałęzień i ograniczeń. Poniżej omówimy, jak wymusić ograniczenia SDP za pomocą cięć liniowych. 

Załóżmy, że rozwiązaniem jest  . W większości problemów programowania 

mieszanych liczb całkowitych bardzo często stosuje się cięcia gradientu, aby zbliżyć się do wykonalnego 

zestawu. Jednak funkcja najmniejszych wartości własnych nie zawsze jest różniczkowalna. Dlatego 

zamiast tego używamy charakterystyki. Zauważ, że Z ṍ 0 jest równoważne uTZu ≥ 0 dla dowolnego u. 

Jeśli Z z  nie jest dodatnio półokreślone, obliczamy wektor własny u związany z 

najmniejszą wartością własną. Wtedy  

uTZu ≥ 0 (2.108) 

 jest poprawnym cięciem, które odcina . Algorytm kształtowania wiązki 

analogowej oparty na konfiguracji RIS można podsumować w Algorytmie 2. 

Algorytm 2: Analogowy algorytm kształtowania wiązki oparty na konfiguracji RIS 

1 begin 

2 Usuń półokreślone ograniczenie problemu (2.102) i rozwiąż rozwiązanie początkowe; 

3 repeat 

4 Zastosuj metodę rozgałęzień i ograniczeń do rozwiązania problemu (2.102) i uzyskania optymalnego 

rozwiązania xl1,l2 dla każdego elementu RIS; 

5 Sprawdź wykonalność; 

6 Jeżeli otrzymane rozwiązanie jest niewykonalne, dodać cięcie wg (2.108); 

7 dopóki Otrzymane rozwiązanie jest wykonalne; 

8 Wyprowadź sranie fazowe zgodnie z otrzymanym rozwiązaniem; 

9 end 

hƎƽƭƴȅ ƻǇƛǎ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ 

Na podstawie wyników przedstawionych w poprzednich dwóch podsekcjach proponujemy ogólny 

algorytm iteracyjny, tj. algorytm SRM, do rozwiązywania pierwotnego problemu w sposób iteracyjny. 

W szczególności kształtowanie wiązki VD jest rozwiązywane przez Algorytm 1 przy zachowaniu stałej 

konfiguracji RIS. Po uzyskaniu wyników zoptymalizujemy konfigurację RIS θl1,l2 za pomocą Algorytmu 

2. Uzyskane wyniki stanowią rozwiązanie wyjściowe dla kolejnych iteracji. Zdefiniuj R jako wartość 

funkcji celu. Te dwa podproblemy będą rozwiązywane alternatywnie, aż w iteracji różnica wartości t 

funkcji celu między dwiema sąsiednimi iteracjami będzie mniejsza niż z góry określony próg π, tj. R(t+1) 

− R(t) ≤ π. 

!ƴŀƭƛȊŀ ƪƻƴǿŜǊƎŜƴŎƧƛ ƛ ȊƱƻȍƻƴƻǏŎƛ 

Przeanalizujemy teraz zbieżność i złożoność proponowanego przez nas algorytmu SRM. 

1. Konwergencja: Po pierwsze, zgodnie z Algorytmem 1, w podproblemie cyfrowego kształtowania 

wiązki możemy uzyskać lepszy wynik przy danej konfiguracji RIS θ(t) w (t + 1)--tej iteracji. Dlatego mamy 



 
 

 

Po drugie, biorąc pod uwagę wynik formowania wiązki V(t+1)
D , maksymalizujemy sumę wszystkich 

użytkowników, a zatem zachodzi następująca nierówność: 

 

Na podstawie powyższych nierówności możemy otrzymać 

 

co implikuje, że obiektywna wartość pierwotnego problemu nie maleje po każdej iteracji algorytmu 

SRM. Ponieważ wartość celu jest ograniczona od góry, zaproponowany algorytm SRM gwarantuje 

zbieżność. 

2. Złożoność: Złożoność proponowanych algorytmów rozważamy oddzielnie dla dwóch 

podproblemów. 

• W podproblemie kształtowania wiązki cyfrowej musimy zoptymalizować odbieraną moc dla każdego 

użytkownika zgodnie z (2.98). Dlatego jego złożoność obliczeniowa wynosi O(K). 

• W podproblemie kształtowania wiązki analogowej opartym na konfiguracji RIS rozwiązujemy szereg 

programów liniowych metodą rozgałęzień i ograniczeń. Ponieważ tylko jeden element w xl1,l2 może być 

równy 1, xl1,l2 może mieć co najwyżej 2b możliwych rozwiązań. Zatem skala złożoności obliczeniowej 

każdego programu liniowego wynosi O(2bN2/T ). 

!ƴŀƭƛȊŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ ƪƻƳǳƴƛƪŀŎƧƛ ǿƛŜƭƻǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪƻǿŜƧ ƻǇŀǊǘŜƧ ƴŀ wL{ 

W tej sekcji porównamy schemat HBF oparty na RIS z tradycyjnymi pod względem minimalnej liczby 

wymaganych łańcuchów RF. Rozważany jest również przypadek szczególny, tj. czysta transmisja LoS, w 

celu teoretycznego zbadania, w jaki sposób rozmiar RIS i jego umiejscowienie wpływają na osiągalne 

stawki. 

tƻǊƽǿƴŀƴƛŜ Ȋ ǘǊŀŘȅŎȅƧƴȅƳ ƘȅōǊȅŘƻǿȅƳ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŜƳ ǿƛŊȊƪƛ 

Przyjęliśmy w pełni cyfrowy schemat formowania wiązki jako punkt odniesienia do porównania 

tradycyjnych i opartych na RIS schematach HBF. W tradycyjnym HBF udowodniono już, że gdy liczba 

łańcuchów RF jest nie mniejsza niż dwukrotność docelowych strumieni danych, można zrealizować 

dowolną w pełni cyfrową macierz formującą wiązkę. Jednak w HBF opartym na RIS nieodłączne 

analogowe kształtowanie wiązki (tj. Konfiguracja RIS) jest ściśle powiązane z propagacją, co zapewnia 

większą swobodę kształtowania środowiska propagacji niż tradycyjny schemat. Aby uchwycić tę cechę, 

badamy nowy warunek dla systemu opartego na RIS, aby osiągnąć w pełni cyfrowe formowanie wiązki. 

Zaczynamy od opisu w pełni cyfrowego schematu formowania wiązki w systemie opartym na RIS. 

Rozważmy idealny przypadek, w którym każdy element RIS jest bezpośrednio połączony z łańcuchem 

RF i przetwornikiem analogowo-cyfrowym (ADC), tak jakby był częścią BS.W pełni cyfrowy formator 

wiązki można wtedy oznaczyć jako VFD ɴ  N2/R×K, którym przedstawiamy następującą propozycję.  



 
 

Propozycja 2.11 Dla schematu HBF opartego na RIS z N2
R ≥ KNt , aby osiągnąć dowolny w pełni cyfrowy 

schemat formowania wiązki, liczba anten nadawczych w BS nie powinna być mniejsza niż liczba 

użytkowników z pojedynczą anteną, tj. Nt ≥ K.  

Dowód. Najpierw udowodnimy, że gdy Nt = K, każdy w pełni cyfrowy schemat kształtowania wiązki 

może zostać osiągnięty za pomocą schematu HBF opartego na RIS, jeśli zachodzi N2
R ≥ KNt. Następnie 

stwierdzamy, że nie jest możliwe osiągnięcie cyfrowego kształtowania wiązki, gdy Nt < K. Dlatego , Nt ≥ 

2K jest warunkiem wystarczającym.  

(i) Oznacz macierz kanałów między RIS a użytkownikami jako HFD  ɴK×N2R . Ponieważ Nt = K, k-ta 

kolumna cyfrowego kształtownika wiązki może być wyrażona przez VD,k = [0T , vk,k, 0T] T , gdzie vk,k jest 

k-tym elementem k-tej kolumny w VD ɴ  RNt×K. Aby spełnić HFDVFD = FVD, mamy 

 

tj. 

(2.113) 

dla wszystkich 0 ≤ m, k ≤ K, gdzie fm,k jest elementem macierzy F. Należy zauważyć, że wyraz pomnożony 

przez vk,k w (2.113) może osiągnąć różne wielkości dzięki liniowej kombinacji współczynników kanałów, 

która jest różna z tradycyjnego HBF . Dla tego układu równań można znaleźć co najmniej jedno 

rozwiązanie, jeśli liczba równań jest nie mniejsza niż liczba zmiennych, tj. N2
R ≥ KNt. Dotyczy to również 

Nt > K, ponieważ zawsze możemy użyć rozwiązania dla Nt = K i ustawić te dodatkowe zmienne na zero. 

(ii) Obserwujemy, że ranga (HFDVFD) = K i ranga (FVD) = min {K,Nt }. Jeśli Nt < K, to ranga (HFDVFD) > ranga 

(FVD), co oznacza, że HBF oparty na RIS nie może wdrożyć w pełni cyfrowego schematu kształtowania 

wiązki. To kończy dowód. 

Implikuje to dwa warunki dla proponowanego schematu opartego na RIS, aby osiągnąć w pełni cyfrowy 

schemat kształtowania wiązki. Po pierwsze, wielkość RIS nie powinna być mniejsza niż iloczyn liczby 

użytkowników i wielkości tablicy antenowej w BS. Po drugie, liczba anten nadawczych w BS nie 

powinna być mniejsza niż   liczba użytkowników jednej anteny. Uwaga na temat dedykowanej redukcji 

sprzętowej dla analogowego kształtowania wiązki: W tradycyjnym HBF, aby przenieść część cyfrowego 

przetwarzania pasma podstawowego do domeny analogowej, wymagana jest pewna liczba łańcuchów 

RF w BS do zasilania analogowego kształtownika wiązki, wyposażonego w niezbędny sprzęt, taki jak 

miksery , filtry i przesuwniki fazowe [50]. W przeciwieństwie do tego, jak pokazano w Propozycji 2.11, 

liczba minimalnych łańcuchów RF wymaganych przez HBF oparty na RIS do osiągnięcia w pełni 

cyfrowego kształtowania wiązki została już zmniejszona o połowę w porównaniu z tradycyjnym 

schematem. Co więcej, przesuwniki fazowe można zaoszczędzić, ponieważ RIS z natury realizuje 

analogowe formowanie wiązki dzięki swojej elastycznej strukturze fizycznej. 

Przypadek specjalny: Transmisje w czystej linii wzroku 



 
 

Rozważamy szybkość transmisji danych uzyskaną w przypadku czystego LoS jako dolną granicę 

osiągalnej szybkości i analizujemy optymalne rozmieszczenie RIS w celu zapewnienia ortogonalnych 

łączy komunikacyjnych. Przypadek LoS ujawnia również wgląd w to, w jaki sposób projekt i 

rozmieszczenie RIS wpływa na osiągalną szybkość transmisji danych. Ponieważ wiele elementów RIS 

jest rozmieszczonych w kolejności podfalowej, korelacja przestrzenna między tymi elementami jest 

nieunikniona. W tym przypadku macierz kanału F zbliża się do macierzy niskiego rzędu, co prowadzi do 

pogorszenia wydajności pod względem osiągalnej szybkości transmisji danych. Tradycyjnie możemy 

wykorzystać efekt wielościeżkowy do dekorelacji różnych połączeń kanałowych między antenami 

nadawczo-odbiorczymi. Jednak ważne jest również, aby zrozumieć, jak system działa w przypadku 

czystego LoS, zwłaszcza jeśli chodzi o systemy oparte na RIS, w których oparte na odbiciach 

jednoprzeskokowe łącze między BS a użytkownikami działa jako zdominowany komponent „LoS” i jest 

zwykle znacznie silniejszy niż inne wielościeżkowe, a także zdegradowane bezpośrednie łącza. W 

przypadku czystego LoS dążymy do uzyskania matrycy kanałów LoS wysokiego rzędu poprzez 

zaprojektowanie rozmiaru RIS i układu anten w BS. W odróżnieniu od istniejących prac nad 

projektowaniem macierzy antenowych dla systemów LoS MIMO, dyskretne przesunięcia fazowe 

przedstawione przez {ql1,l2} muszą być uwzględniane w propagacji opartej na RIS. Przedstawiamy zatem 

wyniki w Stwierdzeniu 2.12 poniżej. 

Propozycja 2.12 W systemie opartym na RIS, aby różne połączenia między BS a użytkownikiem k za 

pośrednictwem RIS były ortogonalne względem siebie, projekt RIS powinien spełniać następujące 

warunki: 

(2.114) 

Należy zauważyć, że każdy użytkownik k przechodzi przez różne straty na ścieżce z powodu różnych 

pozycji, co w naturalny sposób zmienia odpowiednie współczynniki kanału. Dlatego skupiamy się tylko 

na ortogonalizacji różnych linków z BS do tego samego użytkownika. Ponieważ utrata ścieżki jest taka 

sama dla różnych łączy w odniesieniu do użytkownika k, uważamy, że odpowiedź kanału między jedną 

anteną BS n a wszystkimi elementami RIS jest równa 

 

Aby dowolne dwa różne łącza były względem siebie ortogonalne, musi być spełniony następujący 

warunek: 

 

gdzie na i nb oznaczają dwie różne anteny nadawcze. Zastępując  dwa ostatnie równania można 

przepisać przez 



 
 

(2.117) 

Podstawiamy (2.82) i wyrażenie D(na)
l1,l2 podane wcześniej do (2.117) i uzyskaj co następuje 

 

gdzie nb − na  ɴ Z. Ponieważ warunek ten powinien być spełniony dla dowolnych dwóch anten 

nadawczych na i nb, to mamy (2,114) na podstawie zasady sum geometrycznych. Ta propozycja 

pokazuje, że osiągalna szybkość transmisji danych jest silnie związana z rozmiarem RIS i jego 

umiejscowieniem. Dla wygody, gdy wszystkie inne parametry są ustalone, określamy próg rozmiaru RIS 

jako 

 

Zaproponowany przez nas algorytm SRM może zostać wykorzystany do rozwiązania tego problemu po 

przekształceniu dodatkowego ograniczenia w liniowy pokazany poniżej, postępując zgodnie z 

transformacjami w Twierdzeniu 1, 

 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji oceniamy wydajność naszego proponowanego algorytmu HBF opartego na RIS pod 

względem szybkości sumowania. Pokazujemy, jak na wydajność systemu wpływa SNR, liczba 

użytkowników, rozmiar RIS i liczba bitów kwantyzacji dla dyskretnych przesunięć fazowych. Dla 

porównania wykonywane są również następujące algorytmy. 

• Symulowane wyżarzanie: Wykorzystujemy metodę symulowanego wyżarzania, aby zbliżyć się do 

globalnego optymalnego rozwiązania problemu maksymalizacji szybkości sumy z dyskretnymi 

przesunięciami fazowymi. Maksymalna liczba iteracji jest ustawiona na 107. 

• Czysty przypadek LoS: Przypadek czystego LoS traktujemy jako dolną granicę oceny wydajności 

schematu HBF. Zaproponowany iteracyjny algorytm SRM może być nadal wykorzystany do rozwiązania 

odpowiedniego problemu optymalizacyjnego. 

• Losowe przesunięcie fazowe: najpierw wykonywany jest algorytm 1, a następnie algorytm losowy w 

celu rozwiązania podproblemu kształtowania wiązki analogowej opartego na RIS (2.94). 

• HBF oparty na RIS z ciągłymi przesunięciami fazowymi: ten schemat służy jedynie jako punkt 

odniesienia, gdy badamy, w jaki sposób poziom dyskrecji (tj. liczba bitów kwantyzacji, b) wpływa na 

szybkość sumowania. Dyskretne ograniczenie w oryginalnym podproblemie (2.94) jest złagodzone do 

θl1,l2 ɴ  [0, 2π]. Rozwiązanie HBF uzyskuje się przez iteracyjne wykonanie Algorytmu 1 i metody opadania 

gradientu. 



 
 

W naszej symulacji ustawiliśmy odległość między BS a RIS, D(0)
0,0, na 20 m, a użytkownicy są losowo 

rozmieszczani w obrębie półkola o promieniu 60 m, wyśrodkowanego na RIS. Szyki antenowe na BS i 

RIS są ustawione pod kątem odpowiednio 15◦ i 30◦ do osi x. Moc nadawania BS PT wynosi 20 W, 

częstotliwość nośna 5,9 GHz, separacja anteny przy BS dB wynosi 1 m, separacja elementu RIS dR wynosi 

0,03 m, a parametr zaniku Ricia κ wynosi 4 . Ustawiamy rozmiar RIS N2
R w przedziale 52 ~ 652, liczbę 

anten w BS Nt i liczbę użytkowników K w przedziale 5 ~ 15, poziom dyskrecji RIS b w przedziale 1 ~ 5, a 

SNR (zdefiniowany jako PT /σ2) między −2 dB ~ 10 dB. W szczególności dla przypadku LoS, biorąc pod 

uwagę powyższe parametry, reguła projektowania w (2.114a) jest spełniona tylko wtedy, gdy rozmiar 

RIS jest ustawiony na 40 lub separacja anten w BS jest ustawiona na 6,75 m. Przedstawiamy rysunek. , 

aby zweryfikować Twierdzenie 2.12 w przypadku czystego LoS.  

 

 

Rysunek przedstawia sumaryczną szybkość wszystkich użytkowników w funkcji separacji anten w BS, 

dB, z różnymi liczbami bitów kwantyzacji w przypadku czystego LoS. Biorąc pod uwagę parametry 

ustawione powyżej, zgodnie z Twierdzeniem 2.12, optymalna wartość dB powinna wynosić 6,75 m, aby 

ortogonalizować łącza kanałowe między każdą anteną BS a użytkownikiem k za pośrednictwem 

dowolnego elementu RIS. Zauważamy, że optymalną sumaryczną szybkość można osiągnąć, gdy dB 

wynosi około 5 Ḑ 6,75 m. Liczbowo optymalna wartość dB zbliża się do wyniku teoretycznego wraz ze 

wzrostem liczby bitów kwantyzacji b, co sugeruje, że takie fluktuacje wokół wartości optymalnej 

pochodzą z dyskretnych przesunięć fazowych RIS. Kiedy b jest wystarczająco duże, tj. b = 8 na rysunku, 

optymalny dB wynosi 6,75 m, co uzasadnia Twierdzenie 2.12. Rysunek poniżej przedstawia sumaryczny 

wskaźnik wszystkich użytkowników w funkcji rozmiaru RIS przy b = 2, Nt = K = 5.  



 
 

 

Obserwujemy, że wskaźnik sumaryczny rośnie szybko przy małym rozmiarze RIS i stopniowo spłaszcza 

się wraz ze wzrostem rozmiaru RIS . Punkt przegięcia każdej krzywej pojawia się wokół NR = 40, co 

bardzo dobrze weryfikuje próg (2,119) podany w Stwierdzeniu 2.12. Kiedy rozmiar NR RIS przekracza 

40, chociaż Propozycja 2.12 nie jest spełniona, stawka sumaryczna nie spada, ponieważ RIS zawsze 

może wyłączyć te dodatkowe elementy RIS, aby utrzymać wydajność sumaryczną. Co więcej, rysunek 

pokazuje również, że wydajność formowania wiązki opartego na RIS z zanikaniem na małą skalę jest 

znacznie lepsza niż w przypadku czystego LoS, gdy rozmiar RIS jest mały. Taki zysk wynika ze 

zmniejszonej korelacji między różnymi łączami kanałowymi, wynikającej z efektów wielościeżkowych. 

Wraz ze wzrostem rozmiaru RIS, Propozycja 2.12 jest spełniona w taki sposób, że łącza kanałów w 

czystym przypadku LoS są ortogonalizowane, zmniejszając lukę między tymi dwoma przypadkami. 

Rysunek przedstawia sumaryczną szybkość wszystkich użytkowników w funkcji liczby bitów 

kwantyzacji b dla dyskretnych przesunięć fazowych w konfiguracji RIS z SNR=2 dB, Nt = K = 5 i NR = 6.  

 

Wraz ze wzrostem liczby bitów kwantyzacji suma szybkość uzyskana przez proponowany przez nas 

algorytm z dyskretnymi przesunięciami fazowymi zbliża się do tej w przypadku ciągłym. Gdy rozmiar 



 
 

RIS rośnie, różnica między dyskretnymi i ciągłymi przypadkami maleje, ponieważ większy RIS zwykle 

zapewnia większą swobodę generowania wiązek kierunkowych. Należy zauważyć, że trudność 

implementacji dramatycznie wzrasta w praktyce wraz z liczbą bitów kwantyzacji. Można wtedy 

osiągnąć kompromis między szybkością sumowania a liczbą bitów kwantyzacji. Rysunek  przedstawia 

sumaryczną szybkość wszystkich użytkowników w funkcji SNR i liczby użytkowników, odpowiednio, 

uzyskaną za pomocą różnych algorytmów z RIS o rozmiarze 6 × 6 (tj. NR = 6), b = 2 bity kwantyzacji dla 

przesunięć fazowych, równa liczba anten nadawczych w stacji bazowej i użytkownikach łącza w dół.  

 

Na rysunku(a) szybkość sumowania wzrasta wraz ze SNR, ponieważ stacja BS przydziela więcej zasobów 

mocy. Na rysunku (b) wskaźnik sumy rośnie wraz z liczbą użytkowników, ponieważ osiągany jest 

większy przyrost różnorodności. Na podstawie obu rysunków obserwujemy, że wydajność naszego 

proponowanego algorytmu jest zbliżona do wydajności metody symulowanego wyżarzania i znacznie 

lepsza niż algorytmu losowego. Wskazuje to na skuteczność proponowanego przez nas algorytmu do 

rozwiązania problemu HBF opartego na RIS. 

Streszczenie 

W tej sekcji zbadaliśmy oparty na RIS system wielu użytkowników z wieloma antenami łącza w dół przy 

braku bezpośrednich połączeń między BS a użytkownikami. BS przesyła sygnały do użytkowników za 

pośrednictwem RIS opartego na odbiciu z ograniczonymi dyskretnymi przesunięciami fazowymi. Aby 

lepiej zobrazować ścisłe powiązanie między propagacją kanału a wyborem wzorca konfiguracji RIS, 

rozważyliśmy zdominowany przez odbicie model propagacji jednego przeskoku między stacją bazową 

a użytkownikami. W oparciu o ten model przeprowadziliśmy schemat HBF w celu maksymalizacji 

szybkości sumowania, w którym ciągłe cyfrowe kształtowanie wiązki zostało wykonane w BS, a 

dyskretne analogowe kształtowanie wiązki zostało osiągnięte z natury w RIS poprzez wybór wzorca 

konfiguracji. Problem maksymalizacji współczynnika sumy został rozłożony na dwa podproblemy i 

rozwiązany iteracyjnie za pomocą proponowanego przez nas algorytmu SRM. Z analizy teoretycznej i 

wyników liczbowych można wyciągnąć trzy uwagi, dostarczając wglądu w projektowanie systemów 

opartych na RIS. 

• Szybkość sumowania systemu opartego na RIS z dyskretnymi przesunięciami fazowymi rośnie szybko, 

gdy liczba bitów kwantyzacji b jest mała i stopniowo zbliża się do szybkości sumowania osiąganej w 

przypadku ciągłym, jeśli b jest wystarczająco duże. 

• Stopa sumaryczna rośnie wraz z rozmiarem RIS i zbliża się do stabilnej wartości, gdy rozmiar RIS 

rośnie, aż do osiągnięcia progu określonego przez Twierdzenie 2.12. 



 
 

• Minimalna liczba anten nadawczych w BS wymagana do osiągnięcia dowolnego w pełni cyfrowego 

schematu kształtowania wiązki jest tylko o połowę mniejsza niż w tradycyjnych schematach HBF, co 

oznacza, że schemat HBF oparty na RIS może znacznie obniżyć koszt dedykowanego sprzętu. 

Powyższe uwagi wskazały, że przy projektowaniu systemów opartych na RIS wystarczy niewielki 

rozmiar RIS i bardzo mała liczba bitów kwantyzacji, aby niskim kosztem osiągnąć zadowalającą szybkość 

sumowania. 

tŜƱƴƻǿȅƳƛŀǊƻǿŜ ǊƻȊǎȊŜǊȊŜƴƛŜ ȊŀǎƛťƎǳ 

Motywacje 

W literaturze szeroko badany przykład RIS określany jest jako inteligentna powierzchnia odbijająca 

(IRS), w której metapowierzchnia ma za zadanie odbijać sygnały padające na jedną stronę powierzchni 

w kierunku użytkowników znajdujących się po tej samej stronie powierzchni. IRS jest zatem 

powierzchnią odbijającą. Przykłady prac badawczych nad transmisją wspomaganą przez IRS obejmują: 

Badany jest wspólny projekt alokacji mocy i ciągłego przesunięcia fazowego do zastosowania w 

odblaskowym systemie wspomaganym IRS w celu maksymalizacji efektywności energetycznej. Ocenia 

się osiągalną szybkość transmisji danych refleksyjnego systemu komunikacyjnego wspomaganego IRS 

i bada wpływ ograniczonej liczby przesunięć fazowych na szybkość transmisji danych. Projekt 

kształtowania wiązki IRS i przesunięć fazowych jest wspólnie optymalizowany, aby zmaksymalizować 

szybkość sumowania w odbiciowym systemie komunikacji punkt-punkt wspomaganym przez IRS. 

Odblaskowy IRS jest wdrażany na granicy komórki wielu komórek, aby wspomóc transmisję downlink 

użytkowników na krawędzi komórki, jednocześnie łagodząc zakłócenia między komórkami. W tych 

pracach badawczych, jak wspomniano, sygnały, które uderzają w jedną z dwóch stron powierzchni, są 

całkowicie odbijane w tę samą stronę. Oznacza to, że użytkownicy znajdujący się po przeciwnej stronie 

powierzchni nie mogą być obsługiwani przez IRS: są poza zasięgiem. Aby rozwiązać ten problem, 

wprowadzamy inteligentny system komunikacji wspomagany przez omnisurface (IOS). Proponowany 

system IOS jest stosowany w ogólnym systemie komunikacji typu downlink z wieloma użytkownikami 

i, w przeciwieństwie do systemu IRS, ma podwójną funkcjonalność: odbijania i transmisji sygnału. 

Mówiąc dokładniej, sygnały docierające do jednej z obu stron IOS mogą być jednocześnie odbijane i 

przesyłane do użytkowników mobilnych (MU), którzy znajdują się odpowiednio po tej samej i 

przeciwnej stronie IOS. Podobnie jak IRS, IOS składa się z wielu pasywnych elementów rozpraszających 

i programowalnych diod PIN, które są odpowiednio zaprojektowane i skonfigurowane w celu 

dostosowania środowiska propagacji. W przeciwieństwie do IRS, który całkowicie odbija wszystkie 

odbierane sygnały, IOS jest w stanie jednocześnie odbijać i rozpraszać (tj. transmitować) odbierane 

sygnały. Stosunek mocy przesyłanych i odbitych sygnałów jest określony przez strukturę sprzętową 

systemu IOS. Umożliwiając wspólne odbicie i transmisję, IOS zapewnia wszechobecny zasięg 

bezprzewodowy dla jednostek MU po obu jego stronach, a środowisko propagacji wszystkich 

użytkowników można wspólnie dostosować, dostosowując przesunięcia fazowe elementów 

rozpraszających IOS [59]. W rezultacie można zwiększyć moc odbieranych sygnałów i poprawić QoS 

łączy komunikacyjnych. Aby zapewnić dobrą wydajność MU, niezwykle ważne jest zaprojektowanie 

odpowiedzi amplitudowej i fazowej pasywnych rozpraszaczy IOS. Jak wspomniano w [25], 

optymalizację systemu wspomaganego IRS można postrzegać jako wspólny projekt analogowego 

kształtowania wiązki w RIS i cyfrowy projekt kształtowania wiązki w BS, tak aby kształtować środowisko 

propagacji i poprawić sumaryczną szybkość sieć. W systemie komunikacyjnym wspomaganym przez 

IOS, analogowe kształtowanie wiązki wykonywane w IOS i cyfrowe kształtowanie wiązki wykonywane 

w BS dostarczają kierunkowe odblaskowe/przepuszczalne fale radiowe do jednostek MU po obu 

stronach IOS jednocześnie. Jednak w porównaniu z systemem komunikacyjnym wspomaganym przez 

IRS , analogowy i cyfrowy projekt formowania wiązki w systemie komunikacyjnym wspomaganym 



 
 

przez IOS napotyka kilka nowych wyzwań. Po pierwsze, moc sygnałów odbitych i transmitowanych IOS 

może nie być symetryczna, tzn. model kanału sygnałów odbitych i transmitowanych może być różny 

[56]. Dlatego opracowane metody i wyniki uzyskane dla IRS mogą nie mieć zastosowania w systemie 

komunikacji wspomaganym przez IOS. Po drugie, stosunek mocy odbitych i transmitowanych sygnałów 

IOS może być odpowiednio zoptymalizowany, co zapewnia dodatkowy stopień swobody w celu 

zwiększenia wydajności komunikacji. W szczególności ważną rolę odgrywa wzajemne oddziaływanie 

między przestrzennym rozkładem jednostek MU a optymalnym stosunkiem mocy odbitych i 

transmitowanych sygnałów. Po trzecie, łącze transmisyjne LoS z BS do jednostek MU może istnieć 

równolegle z sygnałami, które są odbijane i przesyłane z IOS, co oznacza, że IOS musi zostać 

zoptymalizowany w celu uwzględnienia również łączy LoS.  W tej sekcji, motywowani tymi 

rozważaniami, staramy się wspólnie zoptymalizować cyfrowe formowanie wiązki w BS i analogowe 

formowanie wiązki odbiciowej + transmisyjnej w IOS, aby zmaksymalizować łączną szybkość systemu 

komunikacji wspomaganego przez IOS. Najpierw formułujemy wspólny problem projektowy 

cyfrowego formowania wiązki BS i analogowego refleksyjnego + transmisyjnego kształtowania wiązki 

IOS, aby zmaksymalizować sumaryczną szybkość rozważanego systemu komunikacji łącza w dół 

wspomaganego przez IOS, a następnie proponujemy algorytm iteracyjny do rozwiązania uzyskanego 

programu optymalizacji NP-trudnej . Przeanalizowano zbieżność i złożoność proponowanego 

algorytmu. Wydajność proponowanego wieloużytkownikowego systemu komunikacji downlink 

wspomaganego przez IOS jest analizowana teoretycznie i oceniana za pomocą symulacji. Uzyskane 

wyniki numeryczne ujawniają wpływ optymalnego stosunku mocy między sygnałami odbitymi i 

transmitowanymi przez IOS w funkcji rozkładu przestrzennego jednostek MU.  

Inteligentna wszechpowierzchniowa 

IOS to dwuwymiarowa tablica sterowanych elektrycznie elementów rozpraszających, jak pokazano na 

rysunku (a).  

 

 

W szczególności rozważany system IOS składa się z M elementów rekonfigurowalnych o równej 

wielkości. Rozmiar każdego elementu wynosi odpowiednio δx i δy wzdłuż osi x i y. Każdy 

rekonfigurowalny element składa się z wielu metalowych łatek i diod ND PIN, które są równomiernie 



 
 

rozmieszczone na podłożu dielektrycznym. Metalowe łaty są połączone z masą za pomocą diod PIN, 

które można przełączać między stanami ON i OFF zgodnie z ustalonymi napięciami polaryzacji. 

Konfiguracja ON/OFF diod PIN określa odpowiedź fazową stosowaną przez IOS na sygnały incydentu. 

W sumie każda metaliczna łata może wprowadzić 2ND różne przesunięcia fazowe do sygnałów 

padających. Dla ogólności zakładamy, że dostępny jest podzbiór możliwych przesunięć fazowych, który 

jest określany jako dostępny zbiór przesunięć fazowych i jest oznaczony przez Ὓa = {1, . . . , Sa}. 

Przesunięcie fazowe m-tego elementu rekonfigurowalnego oznaczamy sm ɴ  Sa. Dostępne przesunięcia 

fazowe Sa są równomiernie rozłożone z dyskretnym krokiem przesunięcia fazowego równym Δψm = 2π 

Sa. Zatem możliwe wartości przesunięć fazowych to lmΔψm, gdzie lm jest liczbą całkowitą spełniającą 

0 ≤ lmΔψm ≤ Sa−1. Wektor przesunięć fazowych M elementów IOS jest oznaczony jako s = (s1, ..., sM). 

Gdy sygnał pada z dowolnej strony powierzchni na jeden z M rekonfigurowalnych elementów systemu 

IOS, ułamek padającej mocy jest odbijany i przesyłany w kierunku tej samej i przeciwnej strony 

padającego sygnału. To sprawia, że IOS różni się od IRS. 

Kierunek sygnału emitowanego przez nadajnik i padającego na m-ty rekonfigurowalny element IOS jest 

oznaczony jako ξA(m) = (θA(m), φA(m)), a kierunek sygnału, który jest reemitowany przez m-ty 

rekonfigurowalny element IOS w kierunku i-tego MU jest oznaczony odpowiednio przez ξD
i(m) = (θD

i 

(m), φD
i m)), jak pokazano na rysunku (b). Odpowiedź m-tego rekonfigurowalnego elementu IOS na 

sygnał padający jest oznaczona przez zespolony współczynnik gm, który jest określany jako 

wzmocnienie amplitudy sygnału. W szczególności gm zależy od kierunku padania, tj. ξA(m), kierunku 

wyjścia (w odbiciu lub transmisji), tj. ξD
i(m) oraz przesunięcia fazowego sm. W kategoriach 

matematycznych mamy 

(2.121) 

gdzie Gm jest wzmocnieniem mocy anteny m-tego elementu rekonfigurowalnego, a ψm jest 

odpowiednim przesunięciem fazowym. Współczynnik |γm| 2 to stosunek mocy sygnału reemitowanego 

przez IOS do mocy sygnału padającego. W zależności od implementacji IOS, |γm| 2 może być funkcją sm 

lub stałą. W tej sekcji dla uproszczenia zakładamy, że |γm| 2 jest niezależne od przesunięcia fazowego 

sm. KA(m) i KD
i(m) to odpowiednio znormalizowane charakterystyki promieniowania mocy incydentu i 

ponownie emitowanego (odbitego lub transmitowanego) sygnału. Przykład znormalizowanych 

wzorców promieniowania mocy jest następujący: 

 

(2.123) 

gdzie ε jest stałym parametrem, który określa ilościowo stosunek mocy między odbitymi i 

transmitowanymi sygnałami IOS, który jest określony przez strukturę i implementację sprzętową 

rekonfigurowalnych elementów. Warto zauważyć, że siła zarówno sygnałów odbitych, jak i 

transmitowanych spełnia (2.123), gdzie θD
i(m) ɴ  (0, π/2) odnosi się do sygnałów odbitych, a θD

i(m) ɴ  

(π/2, π) odnosi się do przesyłanych sygnałów. Znormalizowany wzór promieniowania mocy elementu 

IOS jest przedstawiony na rysunku i jest on porównywany z tym samym znormalizowanym wzorem 

promieniowania mocy konwencjonalnego IRS. 



 
 

 

 

Model systemu 

W tej sekcji najpierw opisujemy rozważany model systemu łącza w dół wspomaganego przez IOS, w 

którym wieloantenowa stacja bazowa obsługuje wiele jednostek MU, a następnie przedstawiamy 

model kanału transmisyjnego systemu wspomaganego przez IOS. Na koniec opisano wspólny projekt 

kształtowania wiązki BS i IOS dla rozważanego systemu transmisyjnego. 

Opis scenariusza 

Jak pokazano na rysunku, rozważamy scenariusz transmisji łącza w dół w środowisku wewnętrznym, 

który składa się z jednego małego BS (SBS) z antenami K i N jednostek MU z pojedynczą anteną, które 

są oznaczone przez ﬞ = {1, 2, . . . , N}.  

 

 

Ze względu na złożoną charakterystykę rozpraszania w środowiskach wewnętrznych, niektóre 

jednostki MU, które znajdują się daleko od SBS, mogą ulec poważnemu zanikowi, co prowadzi do 

niskiego QoS dla odpowiednich łączy komunikacyjnych. Aby rozwiązać ten problem, wdrażamy IOS w 

rozważanym środowisku wewnętrznym w celu rozszerzenia zasięgu usługi i zwiększenia siły sygnałów 

odbieranych przez jednostki MU. Jak wspomniano, IOS składa się z M rekonfigurowalnych elementów, 

które są oznaczone przez ִי  = {1, 2, . . . , M}. Jednostki MU są podzielone na dwa podzbiory zgodnie z 

ich położeniem względem IOS. Zestaw jednostek MU, które odbierają sygnały odbite od IOS, jest 



 
 

oznaczony przez ﬞ r, a zestaw jednostek MU, które odbierają sygnały transmitowane z IOS, jest 

oznaczony przez ﬞ t, przy czym ﬞ r ∩ ﬞt = ɲ  i ﬞ r ᷾  ﬞ t = ﬞ . W tej sekcji system IOS można postrzegać 

jako układ anten, który jest z natury zdolny do realizacji analogowego kształtowania wiązki poprzez 

odpowiednią optymalizację przesunięć fazowych tych M rekonfigurowalnych elementów systemu IOS. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

Kanał od SBS do każdego MU składa się z dwóch części: odbiciowo-transmisyjnego kanału 

wspomaganego przez IOS i bezpośredniej ścieżki od SBS do MU. 1. Kanał odblaskowo-przepuszczalny 

za pośrednictwem IOS: Jak wspomniano , sygnał reemitowany przez IOS jest sumą dwóch 

współbieżnych wkładów: sygnału transmitowanego i sygnału odbitego. Lokalizacja każdej jednostki 

MU określa, czy odbiera ona przesyłany sygnał, czy sygnał odbity z IOS. Kanał z SBS do MU przez IOS 

jest określony przez sumę M kanałów przez M rekonfigurowalnych elementów IOS. Każde z łączy M 

SBSIOS-MU jest modelowane jako kanał Ricia w celu uwzględnienia wkładu LoS i składowych 

wielościeżkowych NLoS. W szczególności zysk kanału od k-tej anteny SBS do i-tej jednostki MU przez 

m-ty rekonfigurowalny element IOS jest podany jako 

 

Składowa LoS hm
i,k jest wyrażona jako 

(2.125) 

gdzie λ to długość fali transmisji, Gtx
k i Grx

i to odpowiednio zyski mocy k-tej anteny SBS i anteny i-tej 

jednostki MU. KA(m) to znormalizowany zysk mocy k-tej anteny SBS w kierunku m-tego 

rekonfigurowalnego elementu IOS, a KD
i(m) to znormalizowany zysk mocy i-tej MU w kierunku m-tego 

rekonfigurowalnego elementu element IOS. dk,m i dm,i są odległościami transmisji między m-tym 

rekonfigurowalnym elementem IOS a k-tą anteną SBS i i-tą jednostką MU, odpowiednio, a α jest 

odpowiednim wykładnikiem stratności ścieżki. Ponadto gm(ξAk(m), ξD
i(m),sm) jest podane i zdefiniowane 

w (2.121). W tej sekcji, dla uproszczenia, zakłada się, że znormalizowane charakterystyki 

promieniowania SBS, rekonfigurowalnych elementów M IOS i jednostek MU są takie same. Analizę 

można jednak łatwo uogólnić na przypadek z różnymi znormalizowanymi charakterystykami 

promieniowania. Ponieważ IOS ma być urządzeniem pasywnym bez aktywnych źródeł zasilania, suma 

mocy transmitowanej i odbitej nie może przekroczyć mocy sygnałów padających. Dlatego obowiązuje 

następujące ograniczenie 

 

Składowa NLoS hm
i,k jest wyrażona jako 

 



 
 

gdzie PL(k,m,i) jest utratą ścieżki łącza SBS-IOS-MU podanej w (2.125), a hSS Ḑ Љﬞ  (0,1) uwzględnia 

skumulowany efekt dużej liczby rozproszonych ścieżek, które pochodzą z losowych rozpraszaczy 

dostępnych w środowisku propagacji. 2. Ścieżka bezpośrednia BS-MU: Jeśli chodzi o kanał BS-MU, 

zakładamy model zanikania Rayleigha. Dlatego wzmocnienie kanału od k-tej anteny SBS do i-tej 

jednostki MU wynosi 

 

gdzie Fk,i = |cos3θtx
k,i|| cos 3θrx

k,i | jest znormalizowanym wzmocnieniem mocy od końca do końca k-tej 

anteny SBS i i-tej MU, gdzie θtx
k,i jest kątem między k-tą anteną SBS a kierunkiem do i-tej MU, a θrx

k,i 

jest kątem między anteną i-tego MU a kierunkiem do k-tej anteny SBS. di,k to odległość między k-tą 

anteną SBS a i-tą jednostką MU. Podsumowując, zysk kanału od k-tej anteny SBS do i-tej jednostki MU 

można zapisać jako 

 

gdzie pierwszy człon reprezentuje superpozycję kanałów przepuszczalno-odbiciowych M 

rekonfigurowalnych elementów IOS, a drugi człon to ścieżka bezpośrednia. 

YǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŜ ǿƛŊȊƪƛ ƻǇŀǊǘŜ ƴŀ ǎȅǎǘŜƳƛŜ Lh{ 

W tej sekcji przedstawiamy formowanie wiązki oparte na systemie IOS, które umożliwia systemowi IOS 

odbijanie i przesyłanie sygnałów incydentu do określonych lokalizacji jednostek MU. Ponieważ 

rekonfigurowalne elementy IOS nie mają możliwości przetwarzania cyfrowego, rozważamy hybrydowy 

schemat kształtowania wiązki, w którym cyfrowe kształtowanie wiązki jest wykonywane w SBS, a 

analogowe kształtowanie wiązki jest wykonywane w IOS. Ponadto, ze względu na praktyczne 

ograniczenia implementacyjne, w IOS zakłada się dyskretne przesunięcia fazowe. Przykład 

hybrydowego kształtowania wiązki dla |ﬞr| = 1 i |ﬞt| = 1 pokazano na rysunku. 



 
 

 

1. Cyfrowe kształtowanie wiązki w SBS: SBS najpierw koduje N różnych par danych, które są 

przeznaczone dla jednostek MU, za pośrednictwem cyfrowego kształtownika wiązki, VD, o rozmiarze K 

× N, z K ≥ N, a następnie emituje wynikowe sygnały przez K anteny nadawcze. Oznaczamy zamierzony 

wektor sygnału dla N MU przez x = [x1, x2, . . . , xN] T . Przesłany wektor SBS jest określony przez 

y = VDx 

Oznaczamy maksymalną moc transmisji SBS przez PB, stąd ograniczenie mocy dla cyfrowego 

kształtownika wiązki można wyrazić jako 

 

2. Analogowe formowanie wiązki oparte na IOS: Odebrany sygnał w i-tym MU można wyrazić jako 

 

gdzie wi jest addytywnym białym szumem gaussowskim (AWGN) w i-tym MU, którego średnia wynosi 

zero, a wariancja σ2. Dlatego N sygnałów jednostek MU może być rzutowanych na wektor z = [z1, z2, . 

. . , zN]T w następujący sposób: 

z = HVDx + w (2.133) 



 
 

gdzie w = [w1,w2, . . . , wN]T jest wektorem szumu, a  jest macierzą kanałów 

złożonych N×K, która uwzględnia kanał propagacji i przesunięcia fazowe (analogowe formowanie 

wiązki) stosowane przez IOS). Na podstawie (2.133) szybkość transmisji danych łącza w dół i-tej 

jednostki MU można sformułować jako 

(2.134) 

gdzie WB jest szerokością pasma. Warto zauważyć, że (2,134) różni się od współczynnika w systemie 

komunikacyjnym wspomaganym IRS, ponieważ macierz H uwzględnia zarówno kanały odblaskowe, jak 

i transmisyjne. 

CƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ƛ ŘŜƪƻƳǇƻȊȅŎƧŀ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

W tej sekcji najpierw formułujemy wspólny projekt przesunięcia fazowego IOS i problem optymalizacji 

kształtowania wiązki cyfrowej SBS, aby zmaksymalizować szybkość sumowania systemu. Następnie 

rozdzielamy wynikowy problem optymalizacji niewypukłej na dwa podproblemy. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

Jak pokazano powyżej, osiągalna szybkość MU jest określona przez przesunięcia fazowe IOS i przez 

cyfrowy kształtownik wiązki SBS VD. Dzięki odpowiedniemu projektowi przesunięć fazowych IOS i 

cyfrowego kształtownika wiązki SBS można poprawić stosunek sygnału do zakłóceń + szumu (SINR) w 

jednostkach MU, a także zwiększyć szybkość transmisji danych w jednostkach MU. Aby zbadać wpływ 

IOS na MU pod względem zarówno odbitych, jak i transmitowanych sygnałów, dążymy do 

maksymalizacji sumarycznej szybkości tych N MU w systemie poprzez wspólną optymalizację 

przesunięć fazowych IOS s i cyfrowego SBS kształtownik wiązki VD. W szczególności ten problem 

optymalizacyjny można sformułować jako 

 (2.135, b,c) 

W (2.135) ograniczenie (2.135b) uwzględnia maksymalny budżet mocy SBS, a ograniczenie (2.135c) 

oznacza możliwy zestaw przesunięcia fazowego każdego rekonfigurowalnego elementu IOS. 

Dekompozycja problemu 

Problem (2.135) jest niewypukłym problemem optymalizacji o mieszanych liczbach całkowitych, który 

składa się ze zmiennych o wartościach dyskretnych s i zmiennych o wartościach ciągłych VD. Dlatego 

wiadomo, że (2.135) jest złożonym problemem optymalizacyjnym do rozwiązania. Aby temu zaradzić, 

rozdzielamy (2.135) na dwa podproblemy: (i) optymalizację cyfrowego kształtowania wiązki w SBS i (ii) 

optymalizację analogowego kształtowania wiązki (przesunięcia fazowe) w IOS. 1. Cyfrowa 



 
 

optymalizacja kształtowania wiązki w SBS: Aby zoptymalizować cyfrowe kształtowanie wiązki w SBS, 

ustawiamy przesunięcia fazowe IOS, tj. s, na stałe wartości. Dlatego (15) sprowadza się do  

(2.136) 

2. Analogowa optymalizacja kształtowania wiązki w IOS: Aby zoptymalizować przesunięcia fazowe IOS, 

zakładamy, że dana jest cyfrowa macierz kształtowania wiązki VD. Dlatego (15) sprowadza się do 

(2.137) 

Maksymalizacja suƳŀǊȅŎȊƴŜƧ ǎǘŀǿƪƛΥ ǇǊƻƧŜƪǘƻǿŀƴƛŜ ŀƭƎƻǊȅǘƳƽǿ 

W tej sekcji najpierw projektujemy dwa algorytmy do indywidualnego rozwiązywania podproblemów 

, a następnie opracowujemy algorytm iteracyjny do rozwiązywania (2.135). 

/ȅŦǊƻǿŀ ƻǇǘȅƳŀƭƛȊŀŎƧŀ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ ǿ {BS 

W tej sekcji rozwiązujemy cyfrową optymalizację kształtowania wiązki w SBS podanym w (2.136). W 

szczególności rozważamy formowanie wiązki z wymuszeniem zerowym (ZF) i optymalną optymalizację 

mocy nadawania, aby złagodzić zakłócenia między jednostkami MU. Jak wprowadzono , cyfrowe 

kształtowanie wiązki oparte na ZF można sformułować jako 

(2.138) 

gdzie a P jest macierzą diagonalną, której i-ty element diagonalny, oznaczony 

przez pi , jest mocą odbieraną w i-tym MU. W oparciu o projekt kształtowania wiązki ZF w (2.138), 

problem (2.136) można uprościć jako 

 

Optymalnym rozwiązaniem problemu jest dobrze znany przydział mocy napełniania wodą 

 



 
 

gdzie νi jest i-tym elementem przekątnej , a μ jest współczynnikiem normalizacji spełniającym 

ograniczenie . Po uzyskaniu P za pomocą algorytmu napełniania 

wodą, cyfrowa macierz kształtowania wiązki jest uzyskiwana bezpośrednio z (2.138). 

hǇǘȅƳŀƭƛȊŀŎƧŀ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ ŀƴŀƭƻƎƻǿŜƧ ǿ ǎȅǎǘŜƳƛŜ Lh{ 

W tej sekcji rozwiązujemy analogową optymalizację kształtowania wiązki w systemie IOS podanym w 

(2.137). Ponieważ przyjmuje się, że cyfrowe formowanie wiązki jest ustalone i jest dane przez macierz 

wstępnego kodowania opartą na ZF w (2.139), problem w (2.137) można uprościć jako 

(2.141) 

Problem (2.141) jest rozwiązywany w dwóch krokach: (i) najpierw rozważany jest problem 

zrelaksowany, który zakłada ciągłe przesunięcia fazowe, a (ii) następnie proponuje się algorytm oparty 

na gałęziach i ograniczeniach, aby uwzględnić dyskretne przesunięcia fazowe. 

1. Ciągłe projektowanie przesunięcia fazowego IOS: Aby skutecznie rozwiązać ten problem, problem 

(2.141) można rozwiązać, optymalizując iteracyjnie przesunięcia fazowe tych M rekonfigurowalnych 

elementów. Dokładniej, szybkość transmisji danych łącza w dół każdej jednostki MU, tj. Ri, jest funkcją 

wypukłą każdej zmiennej w s. Zatem funkcja celu w (a), tj. ΣNi=1 Ri , jest wypukłą funkcją każdej zmiennej 

w s przy zachowaniu pozostałych stałych. Aby zoptymalizować przesunięcia fazowe wszystkich 

rekonfigurowalnych elementów IOS, najpierw ustalamy losowe rozwiązanie początkowe, które jest 

oznaczone przez s0 = (s01,..., s0M). Następnie iteracyjnie optymalizujemy przesunięcie fazowe każdego 

rekonfigurowalnego elementu. Bez utraty ogólności rozważmy optymalizację sm w r-tej iteracji. 

Ustalamy przesunięcie fazowe wszystkich pozostałych rekonfigurowalnych elementów na nowo 

rozwiązanej wartości, tj. s1 = sr1 , . . . , sm−1 = srm-1, sm+1 = sr-1m+1, . . . , sM = sr−1 M i zmaksymalizuj 

 jako funkcję tylko sm. Ponieważ |(Hi)HVi
D| 2 iᶅ  ɴﬞ jest funkcją 

wypukłą ze względu na sm, maksymalizator można skutecznie uzyskać stosując istniejące techniki 

optymalizacji wypukłej. Otrzymane rozwiązanie srm jest następnie aktualizowane jako rozwiązanie 

tymczasowe dla przesunięcia fazowego m-tego elementu rekonfigurowalnego, a odpowiadający mu 

przyrost szybkości sumowania jest określony wzorem 

 

Algorytm kończy się, gdy przyrost szybkości sumowania łącza w dół pomiędzy dwiema kolejnymi 

iteracjami jest poniżej określonej wartości progowej, tj. ΣMm=1 ΔRrm<Rth. Ponieważ problem (2.141) nie 

jest wypukły w odniesieniu do wszystkich zmiennych w s łącznie, proponowane rozwiązanie jest 

zbieżne do rozwiązania lokalnie optymalnego.  Proponowany projekt ciągłego przesunięcia fazowego 

IOS podsumowano w Algorytmie 3. 



 
 

 

2. Projekt dyskretnego przesunięcia fazowego IOS: Stosując Algorytm 3, uzyskuje się ciągłe 

przesunięcia fazowe rekonfigurowalnych elementów M, które są oznaczone przez sopt
m, m = 1, 2, . . . , 

M. Jednak sopt
m może nie odpowiadać żadnemu ze skończonych i dyskretnych przesunięć fazowych w 

 ,a. Ogólnie rzecz biorąc, ciągłe przesunięcie fazowe m-tego elementu rekonfigurowalnego IOSה

będącego rozwiązaniem problemu (2.141), mieści się w przedziale wyznaczonym przez dwa kolejne 

przesunięcia fazowe równe lmΔφm i (lm + 1)Δφm, tj. lmΔφm ≤ sopt
m ≤ (lm + 1)Δφm. Dlatego też, po obliczeniu 

ciągłych przesunięć fazowych IOS za pomocą algorytmu 3, przestrzeń poszukiwań M dyskretnych 

przesunięć fazowych nadal obejmuje 2M możliwości. Aby przezwyciężyć związaną z tym złożoność 

obliczeniową, proponujemy wydajny algorytm rozgałęzień i ograniczeń, który daje optymalne 

dyskretne przesunięcia fazowe IOS należące do skończonego zbioru הa. Przestrzeń rozwiązań wektora 

przesunięcia fazowego IOS s można postrzegać jako binarną strukturę drzewiastą, jak pokazano na 

rysunku.  

 

Każdy węzeł drzewa zawiera informacje o przesunięciu fazowym wszystkich M elementów 

rekonfigurowalnych, tj. s = (s1,…, sM). W węźle głównym wszystkie zmienne w s są nieustalone. Po 

zastosowaniu Algorytmu 3 wartość nieustalonej zmiennej sm w węźle macierzystym może być jednym 

z dwóch przesunięć fazowych lmΔφm lub (lm + 1)Δφm. Jak pokazano na rysunku, rozgałęzia to węzeł 

macierzysty na dwa węzły potomne. Operację tę można powtórzyć dla każdego węzła nadrzędnego. 

Naszym celem jest opracowanie wydajnego algorytmu, który pozwoli rozwiązać problem (2.137) w 

oparciu o strukturę drzewiastą zilustrowaną na rysunku, wyznaczoną przez Algorytm 3. Proponowane 

algorytmy zaczynają się od losowego ustawienia wykonalnego rozwiązania dla przesunięcia fazowego 

sm na dowolne z dwóch możliwych rozwiązań lmΔφm lub (lm+1)Δφm. Odpowiednia wartość funkcji celu 



 
 

daje dolną granicę problemu (2,141). Następnie proponowany algorytm rozgałęzień i ograniczeń 

rekurencyjnie dzieli przestrzeń poszukiwań problemu (2.137) na mniejsze przestrzenie w oparciu o 

strukturę drzewa zilustrowaną na rysunku powyżej. Losowa inicjalizacja na końcu algorytmu 3 

odpowiada jednemu węzłowi w strukturze drzewa pokazanej na rysunku. Węzeł ten charakteryzuje się 

zmiennymi stałymi i nieustalonymi (suf ), jak pokazano na rysunku. Górną granicę współczynnika sumy 

uzyskuje się, rozwiązując problem (2.141) przez rozluźnienie nieustalonych zmiennych dyskretnych suf 

na zmienne ciągłe. Uzyskana górna granica szybkości jest porównywana z aktualną dolną granicą iw 

zależności od ich relacji gałąź odpowiadająca analizowanemu węzłowi jest zachowywana lub 

przycinana. Proces jest powtarzany, aż bieżąca dolna granica szybkości zostanie poprawiona, a 

wszystkie węzły drzewa na rysunku zostaną odwiedzone lub przycięte. Szczegóły metody rozgałęzień i 

ograniczeń, która rozwiązuje problem projektowy przesunięcia fazowego IOS (2.137), podsumowano 

w Algorytmie 4. 

 

²ǎǇƽƭƴŜ ŎȅŦǊƻǿŜ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŜ ǿƛŊȊƪƛ {.{ ƛ ƻǇǘȅƳŀƭƛȊŀŎƧŀ ǇǊȊŜǎǳƴƛťŎƛŀ ŦŀȊƻǿŜƎƻ Lh{ 

W oparciu o proponowane rozwiązania dla cyfrowego formowania wiązki opartego na ZF w SBS i 

algorytmu rozgałęzień i wiązań do uzyskiwania dyskretnych przesunięć fazowych IOS poprzez 

wykorzystanie algorytmu 3 i algorytmu 4, problem (2.135) można rozwiązać za pomocą 

naprzemiennego optymalizacja podsumowana w Algorytmie 5. Zbieżność i złożoność Algorytmu 5 są 

analizowane w następujących dwóch propozycjach. 

Propozycja 2.13 Zaproponowany wspólny algorytm optymalizacyjny cyfrowego kształtowania wiązki 

SBS i analogowego kształtowania wiązki IOS jest zbieżny do lokalnego rozwiązania optymalnego. 

Dowód Oznaczamy sumaryczną szybkość w r-tej iteracji przez ד(sr ,Vr
D). W (r + 1)-tej iteracji 

rozwiązanie optymalnego cyfrowego kształtowania wiązki SBS przy danym s = sr daje sumaryczną 

szybkość ד(sr ,Vr+1D ) ≥ ד(sr ,Vr
D). Podobnie, rozwiązanie optymalnego formowania wiązki analogowej 

IOS przy danym VD = Vr+1
 D daje sumaryczną szybkość ד(sr+1,Vr+1

D ) ≥ ד(sr ,Vr+1
D ). Otrzymujemy zatem 



 
 

następujące nierówności ד(sr+1,Vr+1
D ) ≥ ד(sr ,Vr+1

D ) ≥ ד(sr ,Vr
D ), tj. współczynnik sumy nie maleje przy 

każdej iteracji Algorytm 5. Ponieważ sumaryczna szybkość transmisji jest ograniczona od góry dzięki 

ograniczeniu całkowitej mocy nadawania, algorytm 5 zbiega się w skończonej liczbie iteracji do 

lokalnego rozwiązania optymalnego. 

Propozycja 2.14 Złożoność każdej iteracji proponowanego połączonego algorytmu optymalizacji 

kształtowania wiązki cyfrowej SBS i analogowego kształtowania wiązki IOS wynosi O(2M + N). 

Dowód W każdej iteracji problem cyfrowego formowania wiązki SBS dla N jednostek MU można 

rozwiązać za pomocą wypukłych metod optymalizacji, których złożoność wynosi O(N). Złożoność 

problemu analogowego kształtowania wiązki IOS jest sumą złożoności algorytmu 3 i algorytmu 4. 

Złożoność algorytmu 3 wynosi O(N), a złożoność algorytmu rozgałęzień i ograniczeń wynosi w 

najgorszym przypadku O(2M). Dlatego złożoność każdej iteracji algorytmu 5 wynosi O(2M + N). 

 

!ƴŀƭƛȊŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ ǎȅǎǘŜƳǳ ƪƻƳǳƴƛƪŀŎƧƛ ǿǎǇƻƳŀƎŀƴŜƧ ǇǊȊŜȊ Lh{ 

W tej sekcji najpierw omówimy wpływ projektu przesunięcia fazowego na sygnały odbite i nadawane, 

a następnie przeanalizujemy szybkość sumowania łącza w dół jako funkcję stosunku mocy sygnałów 

odbitych i nadawanych. W tej sekcji, dla ułatwienia zrozumienia, wpływ zanikania na małą skalę jest 

ignorowany, a jedynie wpływ odległości, charakterystyki promieniowania rekonfigurowalnych 

elementów IOS oraz współczynnika alokacji mocy między sygnałami odbitymi i transmitowanymi 

uważany za. 

Analiza projektu przesunięcia fazowego 

Naszym celem jest zbadanie relacji między optymalnymi przesunięciami fazowymi IOS, gdy jest on 

używany jako powierzchnia przepuszczająca i odbijająca, oraz zrozumienie różnic między tymi dwoma 

przypadkami. Dla wygody analitycznej zakładamy, że stosunek mocy |γm|2 między mocą sygnału 

reemitowanego przez IOS a mocą sygnału padającego jest wartością stałą. Aby zrozumieć różnice i 

podobieństwa między IRS (dozwolone są tylko odbicia) i IOS (zarówno odbicia, jak i transmisje są 

dozwolone), poniższa propozycja dotyczy studium przypadku z dwoma MU, gdy jedna MU (i-ta MU) 

leży po stronie odbijającej IOS, a drugi MU (j-ty MU) leży po stronie przepuszczalnej IOS. 

Twierdzenie 2.15 Rozważmy system komunikacyjny wspomagany przez IOS z dwoma jednostkami MU, 

które są oznaczone indeksami i oraz j . Jeśli dwaj użytkownicy są zlokalizowani symetrycznie względem 

IOS, jak pokazano na rysunku. a,  



 
 

 

a wpływ zanikania na małą skalę jest ignorowany, optymalne cyfrowe formowanie wiązki SBS i 

analogowe kształtowanie wiązki IOS są takie same dla obu jednostek MU. 

Dowód: Dla pary MU, które są rozmieszczone symetrycznie względem IOS (np. i-ty i j-ty MU na ryc. a), 

odległość od każdego rekonfigurowalnego elementu do dwóch MU jest taka sama, tj. 

 

Zgodnie z (2.123) charakterystyka promieniowania mocy odbitych sygnałów KD(m)|r i 

transmitowanych sygnałów KD(m)| t jednostek MU, które są rozmieszczone symetrycznie względem 

IOS, spełnia zależność  

 

Jak pokazano na rysunku a, dodatkowo kąty względem normalnej do powierzchni spełniają zależność 

θDi(m) + θD
j(m) = π, a następnie mamy 

 

Podstawiając powyższe równania  do (2,121), mamy    dla dowolnych 

przesunięć fazowych IOS s. Jeśli założymy, że zyski antenowe jednostek MU są takie same i podstawimy 

(2.121) do (2.125 ), otrzymamy  , oraz dla wszelkich przesunięć 

fazowych IOS. Przy tych założeniach i jeśli nie bierze się pod uwagę zanikania na małą skalę, 

wykazujemy, że optymalne kształtowanie wiązki cyfrowej SBS i analogowe kształtowanie wiązki IOS i-

tego i j-tego MU pokrywają się. To kończy dowód. W systemie komunikacyjnym wspomaganym przez 

IOS, przesunięcia fazowe IOS są projektowane dla jednostek MU po obu stronach IOS łącznie, a 

optymalne rozwiązanie dla jednostek MU w rﬞ (tj. po odbijającej stronie powierzchni) i ﬞt (tj. w 

przepuszczalnej strony powierzchni) nie mogą być uzyskane jednocześnie. W szczególności propozycja 

3 może być traktowana jako szczególny przypadek, w którym można zagwarantować optymalne 

rozwiązanie dla dwóch użytkowników po obu stronach IOS. Aby zmaksymalizować szybkość 

sumowania łącza w dół dla wielu jednostek MU zlokalizowanych po obu stronach IOS, wprowadzamy 

podejście oparte na priorytetach, które nadaje wyższy priorytet jednostkom MU po odblaskowej lub 

transmisyjnej stronie IOS. W szczególności, indeks priorytetu i-tej jednostki MU, który opisuje siłę 



 
 

wzmocnienia kanału odbiciowego/przepuszczalnego w odniesieniu do jego lokalizacji, jest 

zdefiniowany jako 

 

Twierdzenie 2.16 Załóżmy, że odległość między SBS a IOS jest stała i zmieniają się tylko odległości 

jednostek MU, a także, że zanik na małą skalę nie jest brany pod uwagę. Dzięki IOS, MU o najwyższym 

indeksie priorytetu w (2.146) uzyskuje największy przyrost szybkości transmisji danych. 

Dowód. Poprawa szybkości transmisji danych w obecności IOS jest określona przez sumę wzmocnień 

kanału łączy M SBS-IOS-MU. Załóżmy, że zanik na małą skalę można zignorować (wydajność 

długoterminowa). Z (2.121) i (2.125) składnik LoS łącza SBS-IOS-MU od k-tej anteny SBS do i-tego MU 

przez m-ty rekonfigurowalny element IOS wynosi 

 

Parametry sprzętowe Gtx
k, Gm, Grx

i, δx, δy i γm można uważać za stałe w danym systemie 

komunikacyjnym wspomaganym przez IOS. Przesunięcie fazowe łącza SBS-IOS-MU −j2π(dk,m+dm,i )/  λ 

−jψm jest optymalizowane za pomocą algorytmu zaproponowanego wcześniej. Zakładając, że podane 

są lokalizacje SBS i IOS, człon związany z MU, który wpływa na wzmocnienie kanału składowej LoS, to 

KD
i (m)/dα m,i , ᶅ i ɴ ﬞ , k ɴ  fi ,m ɴ יִ  . Dlatego wpływ M rekonfigurowalnych elementów można wyrazić 

jako 

 

To kończy dowód. Na podstawie Stwierdzenia 2.16 można poczynić następujące uwagi dotyczące 

niektórych reżimów asymptotycznych systemu komunikacji wspomaganego przez IOS.  

Uwaga 2.8 Kiedy ε→ 0, IOS sprowadza się do IRS, a Σi rɴNr עi >> Σi Nɴt עi jest spełnione. Projekt 

przesunięcia fazowego IOS uwzględnia tylko jednostki MU należące do zestawu ﬞ r.  

Uwaga 2.9 Kiedy ε→∞, IOS przesyła sygnały tylko na przeciwną stronę SBS, a Σi Nɴr עi << Σi Nɴt עi jest 

spełnione. Projekt przesunięcia fazowego IOS uwzględnia tylko jednostki MU należące do zbioru ﬞ t. 

!ƴŀƭƛȊŀ ǿǎǇƽƱŎȊȅƴƴƛƪŀ Ƴocy transmisji / odbicia 



 
 

W tej sekcji analizujemy wpływ stosunku mocy odbitych i transmitowanych sygnałów na sumaryczną 

szybkość systemu komunikacyjnego wspomaganego przez IOS.  

Twierdzenie 2.17 Biorąc pod uwagę średnią odległość między IOS i MU, stosunek mocy sygnałów 

odbitych i transmitowanych jest dodatnio skorelowany ze stosunkiem liczby MU po obu stronach IOS, 

tj.  ε θ  ﬞ t /ﬞr .  

Dowód. Załóżmy, że SNR łącza bezpośredniego z SBS do i-tej jednostki MU wynosi αi oraz że SNR łącza 

z IOS do i-tej jednostki MU wynosi βi. Szybkość i-tego MU wynosi  

Ri = log2(1 + αi + βi). 

Dlatego sumaryczna szybkość wszystkich jednostek MU w zbiorze ﬞ jest dana przez Σk Nɴr Rk +Σj Nɴr Rj . 

Biorąc pod uwagę całkowitą moc transmitowanych i odbitych sygnałów, dążymy do maksymalizacji 

znormalizowanej sumarycznej szybkości MU, która jest podana jako 

(2.150) 

Pochodna pierwszego rzędu funkcji (2,150) względem to 

 

 

Optymalną wartość tego maksymalizacji (2,150) oznaczamy przez εopt . Kiedy współczynnik sumy jest 

maksymalizowany, mamy Σi Nɴ dΔRi /dε | ε = εopt = 0. Jeśli do zbioru ﬞ t dodamy MU j’ , to do (2,151) 

dodamy wartość dodatnią i otrzymamy Σi Nɴ dΔRi /d | ε = εopt > 0. W ten sposób sumaryczną stopę można 

jeszcze bardziej poprawić, zwiększając ε . Przeciwnie, jeśli do zbioru ﬞ r dodamy MU k’, do (2,151) 

zostanie dodana wartość ujemna. W tym przypadku mniejsza wartość poprawia sumaryczną szybkość 

systemu. To kończy dowód.  

Twierdzenie 2.18 Biorąc pod uwagę parę symetrycznie rozmieszczonych jednostek MU, jak pokazano 

na rysuku (a), większa część dostępnej mocy jest przydzielana jednostkom MU ze słabym łączem 

bezpośrednim (tj. niską mocą odbieraną). Dokładniej, ε > 1, gdy suma odbieranej mocy łączy 

bezpośrednich z SBS do jednostek MU w ﬞr jest większa niż moc jednostek MU w ﬞt. W przeciwnym 

razie ε < 1 zachodzi.  

Dowód. Oznaczamy parę symetrycznie rozmieszczonych jednostek MU, które odbierają sygnały odbite 

i transmitowane odpowiednio przez MU i i MU j , jak pokazano na rysuku (a). W oparciu o notację i 

wzory wprowadzone w dodatku C, znormalizowany współczynnik sumy jednostek MU można podać 

jako (βj = βi, ponieważ jednostki MU są rozmieszczone symetrycznie względem IOS) 

(2.152) 

Funkcja pochodna (2.152) względem ε to 



 
 

 

Optymalna wartość stosunku mocy sygnałów odbitych i transmitowanych spełnia ε = βi+αi−αj / βi−αi+αj 

. Gdy αi > αj mamy > 1. W przeciwnym razie mamy ε < 1. To kończy dowód.  

W szczególności, gdy odległość od SBS do IOS jest znacznie większa niż odległość od IOS do jednostek 

MU, odległość od SBS do każdej jednostki MU jest w przybliżeniu taka sama. Dlatego (2.151) w Dodatku 

C można uprościć jako 

(2/154) 

Z (2.154) wynika, że maksymalna wartość Σi Nɴ ΔRi jest otrzymywana dla  ε = 1. Wynika z tego 

następująca uwaga. 

Uwaga 2.10 Gdy odległość od SBS do IOS jest znacznie większa niż odległość od IOS do MU, IOS 

maksymalizuje przepustowość systemu dla ε = 1, tj. moc przesyłanych i odbitych sygnałów jest taka 

sama.  

Założenia zawarte w Stwierdzeniu 2.18 i Uwadze 2.10 są zwykle spełnione, gdy IOS jest wdrażany na 

brzegu komórki w celu rozszerzenia zasięgu. W związku z tym IOS z ε = 1 jest w stanie zmaksymalizować 

szybkość sumowania jednostek MU na krawędzi komórki systemu komunikacyjnego wspomaganego 

przez IOS.Na koniec poniższa propozycja daje największy teoretyczny zysk, jaki system wspomagany 

przez IOS zapewnia w odniesieniu do wzorcowego systemu wspomaganego przez IRS system. 

Twierdzenie 2.19 Stosunek sumarycznej szybkości łącza w dół systemu wspomaganego przez IOS i 

systemu wspieranego przez IRS jest ograniczony górą przez dwa. 

Dowód. Rozważmy dwa studia przypadków zilustrowane na ryc. 2.31. W systemie komunikacyjnym 

wspomaganym przez IRS, całkowita moc oddziałująca na IRS jest odbijana w kierunku i-tej jednostki 

MU, a szybkość łącza w dół odpowiedniego łącza może być wyrażona jako 

 

Z drugiej strony, jeśli chodzi o system komunikacji wspomagany IOS, prędkość łącza w dół można 

wyrazić jako 

 

Stosunek między szybkością łącza w dół IOS-MU a szybkością łącza w dół IRS-MU wynosi 



 
 

(2.157) 

Równanie (2.157) jest maksymalizowane dla ε= 1, a maksymalna wartość to 

 

(2.158) 

Gdy βi →∞, stosunek w (2.158) jest maksymalizowany i osiąga maksimum równe dwa. To kończy 

dowód. Propozycja 2.19 ujawnia, że IOS może podwoić sumaryczną szybkość łącza w dół w porównaniu 

z IRS. Ta górna granica jest jednak trudna do osiągnięcia, ponieważ wymaga, aby stosunek sygnału do 

zakłóceń plus szum był nieskończony. 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji oceniamy wydajność rozważanego systemu wspomaganego IOS w oparciu o proponowany 

algorytm i porównujemy go z systemem wspomaganym przez IRS  oraz konwencjonalnym systemem 

komórkowym przy braku IRS lub IOS. W systemie wspomaganym IRS, IRS odbija tylko sygnały z SBS do 

MU, a powierzchnia nie działa w trybie transmisji. W konwencjonalnym systemie komórkowym 

jednostki MU odbierają tylko bezpośrednie łącza z SBS bez pomocy rekonfigurowalnej powierzchni. W 

symulacjach ustawiliśmy wysokość SBS i środek IOS na 2 m, a odległość między SBS a IOS wynosi 100 

m. Jednostki MU są rozmieszczone losowo na dysku o promieniu 2 m wyśrodkowanym w IOS. 

Maksymalna moc nadawania SBS to PB = 40 dBm, częstotliwość nośna to 5,9 GHz, moc szumów to −96 

dBm, separacja anten w SBS to 0,2 m, a odległość między rekonfigurowalnymi elementami IOS to 0,025 

m (tj. połowa długości fali). Liczby anten MU (N) i SBS (K) wynoszą 5, a stosunek mocy sygnałów 

odbitych i transmitowanych wynosi ε = 1 (o ile nie zaznaczono inaczej). Wykładnik utraty ścieżki dla 

łącza bezpośredniego wynosi 3, a współczynnik Ricia wynosi κ = 4. Rysunek 2.32a ilustruje średnią 

szybkość sumowania jednostek MU w funkcji rozmiaru systemu IOS. 

 

 



 
 

Średnią stawkę sumy definiuje się jako średnią stawki sumy jako funkcję rozkładu przestrzennego 

jednostek MU. IOS jest modelowany jako kwadratowa tablica z elementami √M w każdej linii i każdym 

rzędzie. Średnia stopa sumy rośnie wraz z liczbą rekonfigurowalnych elementów IOS, a tempo wzrostu 

stopniowo maleje wraz z rozmiarem IOS. IOS z elementami 30 × 30 poprawia średnią szybkość 

sumowania około 2,7 razy w porównaniu z konwencjonalnym systemem komórkowym.Z drugiej strony 

IRS tej samej wielkości poprawia średnią szybkość sumowania tylko około 2,2 razy. IOS zapewnia 

wyższą średnią szybkość sumowania, ponieważ jest w stanie wspierać transmisję jednostek MU, które 

znajdują się po obu stronach powierzchni. Poprawa stawki oferowana przez IOS w stosunku do IRS jest 

mniejsza niż dwa, co jest zgodne z Propozycją 2.19. Rysunek 2.32b przedstawia średnią szybkość 

sumowania w funkcji liczby bitów kwantyzacji ND każdego rekonfigurowalnego elementu IOS, przy 

czym ND = log2(Sa).  

 

 

Średnia stawka sumy rośnie wraz ze wzrostem ND i zbiega się do stabilnej wartości wraz ze wzrostem 

ND. Obserwujemy w szczególności, że kilka bitów kwantyzacji jest wystarczających do osiągnięcia 

większości średniej szybkości sumowania i że szybkość konwergencji wzrasta wraz z rozmiarem M 

systemu IOS. Na rysunku analizujemy zależność między średnią szybkością sumowania a stosunkiem 

mocy sygnałów odbitych i transmitowanych .  

 

Na rysunku a jednostki MU są rozmieszczone wokół IOS w promieniu 2 m, a odległość od IOS do 

jednostek MU jest znacznie mniejsza niż odległość od SBS do jednostek MU. Średnia suma wszystkich 



 
 

jednostek MU jest maksymalizowana dla = 1, co jest zgodne z uwagą 3. Na rys. 2.33b jednostki MU są 

rozmieszczone wokół IOS w promieniu 20 m. W tej konfiguracji jednostki MU w ﬞ r otrzymują wyższą 

moc poprzez bezpośrednie łącza w porównaniu z jednostkami MU w ﬞt. Średnia stopa sumy jest 

maksymalizowana, jeśli ε > 1, co jest zgodne z Twierdzeniem 2.18. Wpływ rozmieszczenia MU w 

zależności od lokalizacji IOS ilustruje rysunku.  

 

W systemie komunikacyjnym wspomaganym przez IOS średnia suma szybkości jest maksymalizowana 

w rozważanej konfiguracji, gdy jednostki MU są równo rozmieszczone po obu stronach IOS (tj. Nr/N = 

0,5 na rysunku). Gdy jednostki MU są w większości zlokalizowane po jednej stronie IOS, tj. Nt/N → 0 

lub Nt/N → 1, moc sygnałów reemitowanych przez IOS po obu stronach powierzchni nie może być 

zoptymalizowana dla wszystkich MU jednocześnie. Z drugiej strony, w systemie komunikacyjnym 

wspomaganym przez IRS, średnia sumaryczna szybkość maleje liniowo jako funkcja Nt/N, ponieważ RIS 

może wspomagać transmisję tylko jednostek MU w ﬞr. Na rysunkku przedstawiamy maksymalne 

sumaryczne tempo pojedynczego MU w różnych miejscach, gdy SBS znajduje się po lewej stronie 

powierzchni.  

 

IOS/IRS z elementami 20×20 jest rozmieszczony pionowo względem SBS w lokalizacji (100, 0), a SBS 

jest rozmieszczony w (0,0). Zilustrowano trzy różne wartości stosunku mocy sygnałów odbitych i 

transmitowanych. Jeśli ε = 1, maksymalny wskaźnik sumy po obu stronach powierzchni można znacznie 

poprawić. Zapewnione jest rozszerzenie wszechstronności, ponieważ IOS jest w stanie zwiększyć 

odbieraną moc jednostek MU po obu stronach powierzchni. MU może uzyskać wyższą szybkość 

transmisji danych, gdy znajduje się bliżej centrum IOS, gdzie kanał odblaskowo-przepuszczalny ma 



 
 

lepszą jakość. Jeśli ε = 103 i ε = 10-3, większość mocy jest ponownie emitowana odpowiednio na prawą 

i lewą stronę IOS. Jest to zgodne z uwagami 2.8 i 2.9. 

Streszczenie 

W tej sekcji przedstawiliśmy IOS, który jest rekonfigurowalną powierzchnią zdolną do jednoczesnego 

odbijania i przesyłania uderzających sygnałów w kierunku obu stron powierzchni. Zbadaliśmy 

wykorzystanie IOS w wewnętrznym systemie komunikacji downlink dla wielu użytkowników. IOS jest 

w stanie wzmocnić odbierane sygnały jednostek MU po obu stronach powierzchni poprzez odpowiedni 

projekt przesunięć fazowych IOS. Sformułowaliśmy wspólny problem optymalizacji kształtowania 

wiązki analogowej IOS i cyfrowego kształtowania wiązki SBS, aby zmaksymalizować sumaryczną 

szybkość systemu, i zaproponowali algorytm iteracyjny, aby skutecznie go rozwiązać. Z uzyskanych 

symulacji i analiz numerycznych można wyciągnąć trzy główne wnioski: 

1. Sumaryczna szybkość systemu komunikacyjnego wspomaganego IOS jest wyższa niż systemu 

komunikacyjnego wspomaganego przez IRS.IOS zwiększa szybkość transmisji danych jednostek MU 

znajdujących się jednocześnie po obu stronach powierzchni, co asymptotycznie podwaja osiągalną 

sumę stawka i zakres usługi. 

2. Optymalny stosunek mocy odbitych i transmitowanych sygnałów IOS jest dodatnio skorelowany ze 

stosunkiem liczby jednostek MU po obu stronach IOS, a ujemnie skorelowany z mocą odbieraną na 

łączach bezpośrednich z SBS do Oni nas. 

3. Szybkość sumowania systemu komunikacyjnego wspomaganego przez IOS wzrasta wraz z 

rozmiarem geometrycznym powierzchni i liczbą bitów kwantyzacji przesunięć fazowych, ale zbiega się 

do stabilnej wartości, gdy rozmiar IOS i bity kwantyzacji są wystarczająco duże. 

YƻƴǿŜǊƎŜƴŎƧŜ wL{ Ȋ ƛǎǘƴƛŜƧŊŎȅƳƛ ǘŜŎƘƴƻƭƻƎƛŀƳƛ ōŜȊǇǊȊŜǿƻŘƻǿȅƳƛ 

Oprócz realizacji tanich systemów MIMO, rekonfigurowalne inteligentne powierzchnie (RIS) wykazały 

swój potencjał w zakresie poprawy wydajności istniejących technik bezprzewodowych. W tym 

rozdziale pokażemy, jak zintegrować RIS z istniejącymi systemami komunikacji bezprzewodowej i 

przedstawimy kilka studiów przypadków. 

²ǎǇƻƳŀƎŀƴŀ ǇǊȊŜȊ wL{ ƪƻƳǳƴƛƪŀŎƧŀ ƳƛťŘȊȅ ǳǊȊŊŘȊŜƴƛŀƳƛ 

Motywacje 

W ostatnich latach, wraz z popularnością urządzeń mobilnych i inteligentnych terminali, 

zapotrzebowanie na transmisję danych w sieciach bezprzewodowych dramatycznie wzrosło. 

Technologia D2D jest uważana za obiecujące rozwiązanie, aby sprostać szybkiemu wzrostowi 

zapotrzebowania na ruch danych i zapewnić bezproblemową komunikację . W komunikacji D2D 

użytkownicy, którzy są fizycznie blisko siebie, mogą komunikować się bezpośrednio bez przekazywania 

przez stację bazową (BS). Ze względu na transmisję na krótkie odległości, komunikacja D2D może 

zmniejszyć zużycie energii, zapewnić wczesne ostrzeganie w sytuacjach awaryjnych i podnieść 

wymagania jakości usług (QoS) użytkowników . Zazwyczaj łącza D2D mogą współdzielić widmo łącza w 

górę z łączami komórkowymi, co może złagodzić niedobór widma. Jednak nieuniknione zakłócenia 

wymagają ochrony sieci komórkowych przed szkodliwymi zakłóceniami pod ścisłym wymogiem jakości 

komunikacji  Na szczęście powstaje innowacyjna i rewolucyjna technologia RIS, która może być 

wykorzystana do skutecznego wyeliminowania zakłóceń D2D i spełnienia wymagających szybkości 

transmisji danych . Można to osiągnąć, konfigurując RIS do kontrolowania odbicia, załamania i 

rozproszenia fal elektromagnetycznych, które uderzają w powierzchnię. Dzięki tej rekonfigurowalnej 



 
 

właściwości sygnały padające są nakładane i odbijane poprzez dostosowanie przesunięć fazowych w 

celu stworzenia korzystnego kierowania wiązki w kierunku użytkowników, aby skutecznie kontrolować 

efekty wielościeżkowe. Dlatego poprzez regulację amplitudy i/lub przesunięcia fazowego elementów 

RIS można osiągnąć cel, jakim jest zwiększenie zamierzonego wzmocnienia mocy odbieranej i 

destruktywne złagodzenie zakłóceń, a w konsekwencji widmo i efektywność energetyczna ulegają 

poprawie . Jednak integracja RIS z komunikacją D2D jest bardzo trudna, a badania na ten temat nie 

zostały jeszcze w pełni przeprowadzone. Po pierwsze, oprócz ścieżek bezpośrednich, RIS wprowadza 

ścieżki odblaskowe, które również przenoszą zamierzone sygnały. Ścieżki refleksyjne nie tylko 

zapewnią zwiększenie różnorodności, ale także umożliwią zwiększenie interferencji między 

użytkownikami. Jak dobrze zaprojektować przesunięcia fazowe RIS w celu wzmocnienia odbieranych 

sygnałów i zmniejszenia zakłóceń jest ważne, ale trudne. Po drugie, kontrola mocy jest kolejnym 

niezbędnym schematem łagodzenia zakłóceń. Dzięki wprowadzeniu torów odbiciowych przez RIS, 

optymalizacja mocy połączona jest z projektowaniem przesunięć fazowych w RIS, co sprawia, że jest 

to bardziej skomplikowane, a istniejące schematy niemożliwe do bezpośredniego zastosowania. W tej 

sekcji badamy heterogeniczną sieć uplink wspomaganą przez RIS, w której łącze komórkowe 

współdzieli to samo pasmo częstotliwości z wieloma łączami D2D, a RIS jest wdrażany w celu 

wyeliminowania zakłóceń. Celem jest maksymalizacja szybkości transmisji systemu przy 

ograniczeniach QoS i budżecie mocy transmisji. Zmienne optymalizacyjne obejmują ograniczone 

dyskretne przesunięcia fazowe i ciągłą moc transmisji, które są sprzężone i nie są niezależne w liczniku 

i mianowniku stosunku sygnału do zakłóceń plus szumu (SINR) w funkcja celu i ograniczenia. Problem 

jest mieszanym problemem nieliniowym, niewypukłym, nieliniowym, a tym samym trudnym do 

rozwiązania. W szczególności ze względu na interferencję współkanałową oraz fakt, że nadajniki D2D 

nie są w stanie prekodować, uzyskanie optymalnego schematu jest bardzo trudne . Aby rozwiązać ten 

problem, używamy naprzemiennej metody optymalizacji, która iteracyjnie aktualizuje dwa oddzielne 

podproblemy, tj. alokację mocy i dyskretne optymalizacje przesunięcia fazowego. Podproblem alokacji 

mocy jest w rzeczywistości programem różnicowania funkcji wklęsłych/wypukłych (DC) , w którym do 

efektywnego rozwiązania wykorzystuje się wielowymiarową linearyzację rozwinięcia Taylora metodą 

spadku gradientu. W celu optymalizacji przesunięć fazowych przyjęto inne niedrogie obliczeniowo 

podejście, a mianowicie wyszukiwanie lokalne.  

Model systemu 

Opis systemu 

Rozważamy jednokomórkową heterogeniczną sieć uplink wspomaganą przez RIS z jednym 

użytkownikiem komórkowym i zaangażowanymi wieloma parami D2D. Jak pokazano na rysunku, w 

celu złagodzenia zakłóceń wdrażany jest system RIS, który składa się z dużej liczby wbudowanych 

programowalnych elementów. Odbija sygnały, które uderzają w powierzchnię i mapuje się w kierunku 

zamierzonych odbiorników za pomocą wiązek kierunkowych. Za pomocą RIS ustanawiany jest kanał 

odblaskowy między źródłem a celem. Dlatego dla komunikacji komórkowej BS może nie tylko odbierać 

bezpośrednie sygnały od użytkownika komórkowego, ale także odbierać sygnały odbite przez RIS. Poza 

tym zakładamy również, że istnieją łącza D D2D i dzielą one to samo pasmo częstotliwości z łączem 

komórkowym. W przypadku łączy D2D, podobnie jak w procesie transmisji w komunikacji komórkowej, 

odbiornik może odbierać zarówno sygnały bezpośrednie, jak i odbite. Należy pamiętać, że te łącza mają 

to samo widmo, a zatem zakłócenia między tymi łączami są nieuniknione, co ograniczy wydajność 

systemu. Podsumowując, istnieje suma połączeń D + 1 oznaczonych jako zbiór L = {1, 2, . . . , D, D + 1}. 

Dla łącza i  ɴL odpowiedni nadajnik i odbiornik oznaczamy odpowiednio jako ti i ri . W naszym badanym 

systemie RIS jest jednolitą planarną tablicą składającą się z N × N elementów. Kiedy fala pada na RIS, 

przesunięcie fazowe każdego elementu można dostroić w czasie rzeczywistym za pomocą sterowanych 



 
 

napięciem diod PIN ze stanami ON/OFF. W zależności od napięcia regulacji, pewne przesunięcie fazowe 

zapewni element RIS, jak pokazano  

 

 

Dzięki rekonfigurowalnym właściwościom można manipulować środowiskiem propagacji w celu 

złagodzenia zakłóceń między łączami i zwiększenia wydajności systemu. Dla uproszczenia zakres 

przesunięcia fazowego każdego elementu jest ograniczony i po prostu bierzemy skończone wartości 

dyskretne z równymi przedziałami kwantyzacji między [0, 2π]. Zakładając, że liczba bitów kwantyzacji 

wynosi e, generowane są wartości przesunięcia fazowego 2e. Współczynnik odpowiedzi indukowanej 

przez element RIS w lz-tym wierszu i ly-tej kolumnie wynosi qlz,ly = ejθlz,ly gdzie przesunięcie fazowe θlz,ly 

= 2mlz,lyπ/2e−1 ,mlz,ly = {0, . . . , 2e −1}, 1 ≤ lz, ly ≤ N, a j oznacza jednostkę urojoną. W przypadku kanałów 

komunikacyjnych, jak już wprowadziliśmy, istnieją dwa rodzaje kanałów. Pierwszym z nich jest kanał 

refleksyjny przez RIS. Mówiąc konkretnie, oznaczamy kanał odblaskowy od ti do ri związany z 

elementem RIS {lz,ly} jako hri,ti lz,ly. Drugi to kanał bezpośredni. Bezpośredni kanał między nadajnikiem ti 

a odbiornikiem ri oznaczamy jako hri,ti . Warto zauważyć, że ponieważ zakładamy, że CSI jest doskonale 

znane nadajnikowi, ekspresje tych kanałów nie będą miały wpływu na alokację mocy i projekt 

przesunięcia fazowego w dalszej części. 

Analiza interferencji 

Dla odbiornika ri łącza i odebrany sygnał jest superpozycją sygnału nadawanego bezpośrednio z 

nadajnika ti oraz sygnału odbitego przez RIS. Z drugiej strony, wszystkie sygnały z pozostałych łączy 

wspólnego kanału zawierają nałożone interferencje. Sumując wszystkie powyższe zakłócenia razem, 

możemy wyrazić odebrany sygnał sri jako 



 
 

 

gdzie sti jest jednostkowym symbolem mocy przesyłanej z nadajnika ti, a pi jest mocą transmisji łącza i. 

Dla ułatwienia kolejnych prezentacji P = [p1, . . . , pD+1]T jest macierzą (D+1)×1 reprezentującą moc 

transmisji wszystkich łączy i = 1, . . . , D + 1. wri jest termicznym białym szumem gaussowskim ze 

składowymi niezależnie narysowanymi z Љﬞ  (0, σ2). Aby uprościć wyrażenie formuły, mamy pewne 

macierze zdefiniowane jako 

 

Tutaj Hlz,ly jest wektorem kanału (D + 1) × (D + 1) złożonym ze współczynników kanału odbicia między 

wszystkimi nadajnikami i odbiornikami, {hri,tj
lz,ly , 1 ≤ i, j ≤ D + 1} . Fri,tj reprezentuje element w j-tym 

wierszu i i-tej kolumnie macierzy F. Podobnie HL jest macierzą bezpośrednich współczynników kanału 

o tym samym wymiarze (D +1)× (D + 1). Zawiera hri,tj , 1 ≤ i, j ≤ D + 1. HL
ri,tj oznacza element w j-tym 

wierszu i i-tej kolumnie macierzy HL. Z definicją tych macierzy, sri można przepisać jako 

 

Odpowiednio, SINR odebrany przez łącze i  ɴL jest podany jako 

 

Zgodnie ze wzorem na pojemność Shannona odpowiednią osiągalną szybkość transmisji można zapisać 

jako 

 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳ 

Najpierw formułujemy nasz problem optymalizacyjny w oparciu o powyższy model systemu, a 

następnie rozkładamy złożony problem optymalizacyjny na dwa podproblemy, aby skutecznie uzyskać 

rozwiązanie suboptymalne. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ ƳŀƪǎȅƳŀƭƛȊŀŎƧƛ ǎǘŀǿƪƛ ǎǳƳȅ 

Celem optymalizacji jest maksymalizacja sumarycznej szybkości systemu, gdzie zmiennymi 

optymalizacyjnymi są wartości przesunięcia fazowego wszystkich elementów RIS oraz moc transmisji 



 
 

wszystkich łączy. Ponadto rejestrujemy wartości przesunięcia fazowego zastosowane do wszystkich 

elementów jako zbiór Θ = {θlz,ly , 1 ≤ lz, ly ≤ N}, a problem optymalizacji można zapisać następująco. 

(3.6) 

gdzie ograniczenie (a) wskazuje minimalne wymagania SINR dla łącza komórkowego i łączy D2D w celu 

zapewnienia QoS. Następnie ograniczamy moc transmisji, jak w ograniczeniu (b), aby skutecznie 

zarządzać zakłóceniami. W ograniczeniu (c) współczynnik odbicia amplitudy każdego elementu wynosi 

1, a przesunięcie fazowe jest zmienną dyskretną. Sformułowany powyżej problem jest niewypukłym 

problemem optymalizacji mieszanych liczb całkowitych. Zarówno funkcja celu, jak i ograniczenie (a) 

obejmują niewypukłą formułę SINR, w której dwie zmienne, P i Θ, są sprzężone. Jednak ten związek 

sprzężenia jest trudny do wyeliminowania, co sprawia, że problem jest trudny i trudny do rozwiązania. 

RƻȊƪƱŀŘ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

Aby wydajnie rozwiązać problem optymalizacji w (3.6), rozdzielamy go na dwa łatwe do rozwiązania 

podproblemy. 

1. Przydział mocy: Ten podproblem polega na przydzieleniu odpowiedniej mocy transmisji w ramach 

ograniczenia mocy, aby zmaksymalizować funkcję celu na podstawie spełnienia ograniczeń SINR. Gdy 

inna zmienna Θ jest ustalona, problem w (3.6) dotyczący mocy transmisji P można zapisać jako 

 (3.7) 

2. Dyskretna optymalizacja przesunięcia fazowego: Naprawiamy P i tym podproblemem jest 

zapewnienie wydajnego przesunięcia fazowego z wartości 2e dla każdego elementu RIS. Następnie 

problem optymalizacyjny przekształca się w 



 
 

 

Biorąc pod uwagę te dwa podproblemy, w następnej sekcji zaprojektujemy wydajne algorytmy, aby je 

rozwiązać, a następnie osiągnąć cel, jakim jest rozwiązanie pierwotnego problemu optymalizacyjnego. 

Algorytm maksymalizacji stawki sumy 

W tym podrozdziale najpierw rozwiązujemy wyżej wymienione dwa podproblemy, a następnie 

proponujemy algorytm maksymalizacji współczynnika sumy, który przyjmuje metodę naprzemienną w 

celu iteracyjnego rozwiązania tych dwóch podproblemów, dopóki algorytm nie będzie zbieżny i 

suboptymalny uzyskuje się rozwiązanie. 

Projekt algorytmu podproblemu alokacji mocy 

Chociaż całkowite zmienne dyskretne zostały usunięte, podproblem nadal nie jest wypukły względem 

P. Motywowani specjalną strukturą, używamy prostych przekształceń matematycznych. W funkcji celu 

zarówno szybkość transmisji komórkowej, jak i szybkość transmisji D2D można zapisać jako różnicę 

dwóch funkcji wklęsłych, a funkcja celu tego podproblemu jest równoważna 

 

Na podstawie powyższego rozkładu matematycznego, dla związku i, traktujemy te dwa wyrazy funkcji 

logarytmicznej w celu jako dwie funkcje, oznaczone jako gi P) i φi (P), co jest znane jako różnica dwóch 

funkcji wklęsłych. 



 
 

 

 

Wtedy problem (3.7) jest problemem DC i jest równoważnie zapisany jako 

(3.12) 

Jak dotąd ten problem DC wciąż nie jest łatwy do rozwiązania. Dlatego używamy rozwinięcia Taylora 

pierwszego rzędu, aby przybliżyć je jako funkcję wypukłą, tj. Aby zapewnić górną granicę funkcji celu, 

którą należy zminimalizować, a następnie stopniowo zbliżamy się do optymalnego rozwiązania od 

górnej granicy. Udowodniono matematycznie, że ta transformacja może osiągnąć lokalne rozwiązanie 

optymalne z szybkim tempem zbieżności. Przy takim przybliżeniu zarówno funkcja celu, jak i 

ograniczenia są wypukłe względem zmiennej optymalizacyjnej P. Rozwinięcie Taylora gi(P) w n-tej 

iteracji jest zapisane w następujący sposób. 

(3.13) 

Podstawiając (3.13) do problemu (3.12) i niech 

 

problem można jeszcze bardziej uprościć 

(3.15) 

Dlatego problem ten przekształca się w problem wypukły, który można rozwiązać metodą Lagrange'a. 

Konkretnie, najpierw konstruujemy nieograniczoną funkcję Lagrange'a dla problemu. Następnie, 

wykorzystując iteracyjną metodę opadania gradientu, funkcja celu jest monotonicznie malejąca, tak że 



 
 

może zbiegać się do punktu statycznego. W n-tej iteracji funkcję Lagrange'a względem zmiennej 

optymalizacyjnej P można zapisać jako: 

 (3.16) 

gdzie λ(n)
i , i = 1 , . . . , D + 1 odnoszą się do mnożnika Lagrange'a odpowiadającego ograniczeniu (a) w 

zadaniu (3.15) w n-tej iteracji. Rozwiązując funkcję Lagrange'a w (3.16), otrzymujemy moc transmisji 

P(n+1) i podstawiamy ją do (3.16). Następnie funkcja Lagrange'a dla mnożnika Lagrange'a λ jest dana 

jako, 

 

 

Szczegóły algorytmu programowania DC dla alokacji mocy przedstawiono w Algorytmie 6.  

 

Inicjalizujemy mnożniki Lagrange'a λi , iᶅ = 1, 2, . . .,D + 1. Poza tym podane są również wartości 

początkowe odpowiednich rozmiarów stopni opadania gradientu δ(0) i μ(0) dla mocy transmisji i λi. 

Następnie konstruujemy problem optymalizacyjny w (3.15) używając programowania DC i metody 

wielowymiarowego rozwinięcia Taylora wprowadzonej wcześniej w celu aproksymacji pierwotnego 

problemu niewypukłego. W kroku 2 definiowana jest nieograniczona funkcja Lagrange'a dla 



 
 

przekształconego problemu wypukłego z ustaloną wartością λ(n). Jeśli chodzi o zmienną 

optymalizacyjną pi , metoda opadania gradientu oblicza optymalny kierunek opadania gradientu jako 

przeciwny kierunek pochodnej cząstkowej pierwszego rzędu, a odpowiedni rozmiar kroku δ jest 

wybierany tak, aby stopniowo zmniejszał się wraz z liczbą iteracji w oparciu o daną wartość początkową 

. W połączeniu z podstawowym ograniczeniem mocy transmisji, 0 ≤ pi ≤ Pmax , iᶅ = 1, 2, . . . , D + 1, 

generowane są wartości optymalne dla tej iteracji lub wymagane wartości początkowe dla następnej 

iteracji. Od kroku 11 przechodzimy do optymalizacji λi . Należy zauważyć, że optymalizacja λi wymaga 

podstawienia optymalnej wartości pi rozwiązanej w krokach 4–7. Algorytm kończy się, gdy różnica 

między dwoma wynikami celu w dwóch kolejnych iteracjach jest mniejsza niż ustalony próg. Następnie 

wyprowadzamy rozwiązanie optymalne P.z W przeciwnym razie przechodzimy do następnej iteracji z 

otrzymaną potęgą P(n+1). 

Dyskretny projekt algorytmu podproblemu optymalizacƧƛ ǇǊȊŜǎǳƴƛťŎƛŀ ŦŀȊƻǿŜƎƻ 

Ustalając moc transmisji P, możemy usunąć ograniczenie zakresu mocy. Funkcja celu i ograniczenia 

względem Θ nadal nie są wypukłe. Poza tym Θ zawiera szereg zmiennych dyskretnych, a zakres 

dostępny dla każdego przesunięcia fazowego zależy od bitów kwantyzacji RIS. Biorąc pod uwagę 

złożoność, używamy metody wyszukiwania lokalnego, jak pokazano w Algorytmie 7, aby rozwiązać ten 

problem.  

Input : The number of quantization bits e. 

Output: Θ.z 

1 for lz = 1 : N do 

2  for ly = 1 : N do 

3  Przypisz wszystkie możliwe wartości do θlz,ly i wybierz wartość maksymalizującą sumaryczną stawkę 

dla przesłanki, że warunek (3.8a) jest spełniony, oznaczona jako θᶻ
lz,ly; 

4 θlz,ly = θᶻlz,ly; 

5 end 

6 end 

Konkretnie, utrzymując pozostałe wartości przesunięcia fazowego N2 − 1 na stałym poziomie, dla 

każdego elementu θlz,ly przechodzimy przez wszystkie możliwe wartości i wybieramy optymalną, która 

spełnia ograniczenia SINR. Następnie użyj tego optymalnego rozwiązania θᶻ
lz,ly jako nowej wartości θlz,ly 

do optymalizacji kolejnego przesunięcia fazowego, aż wszystkie przesunięcia fazowe w zbiorze Θ 

zostaną w pełni zoptymalizowane. 

Maksymalizacja stawki sumy 

Podsumowujemy powyższy algorytm podproblemu alokacji mocy i algorytm podproblemu 

optymalizacji dyskretnego przesunięcia fazowego i proponujemy algorytm maksymalizacji szybkości 

sumy. Jak pokazano w Algorytmie 8, ustawiamy wszystkie łącza na transmisję z maksymalnym 

budżetem mocy w stanie początkowym i losowo generujemy macierz przesunięcia fazowego. 

Następnie naprzemiennie aktualizujemy moc transmisji i przesunięcie fazowe, aż algorytm osiągnie 

zbieżność, tj. różnica szybkości transmisji systemu między dwiema kolejnymi iteracjami jest mniejsza 

niż pewien próg, |R(ϱ+1) − R(ϱ)| < ε . 

Analiza konwergencji, wykonalnƻǏŎƛ ƛ ȊƱƻȍƻƴƻǏŎƛ 



 
 

1. Konwergencja: W algorytmie maksymalizacji współczynnika sumy zaangażowane są iteracyjne 

obliczenia dwóch podproblemów. Gdy Θ jest ustalone, P jest rozwiązywane za pomocą algorytmu 6. 

W przypadku algorytmu 6 najpierw dla funkcji celu fi(P) konstruujemy funkcję pomocniczą, korzystając 

z teorii programowania DC i wielowymiarowego rozwinięcia Taylora w n-tej iteracji jako f(n)
i(P). Wtedy 

zachodzi fi(P(n)) = f(n)
i(P(n)). W każdej iteracji możemy otrzymać optymalne rozwiązanie P(n+1) problemu 

optymalizacyjnego (3.15) metodą spadku gradientu. Zatem f(n)
i(P(n)) ≥ f(n)

i(P(n+1)), to znaczy, że szybkość 

transmisji systemu wzrosła. Ponieważ  jest wklęsły, 

 

i nierówność 

 

też jest zadowolony. Na podstawie powyższej analizy możemy mieć 

 

 

Zatem wraz ze wzrostem liczby iteracji pierwotna funkcja celu fi(P) również maleje monotonicznie, a 

zbieżność pierwotnego problemu jest udowodniona. Następnie musimy pokazać w następującym 

twierdzeniu, że rozwiązanie otrzymane przez przybliżony problem jest również wykonalnym 

rozwiązaniem pierwotnego. 

Twierdzenie 3.1 gi(P) i φi(P) są różniczkowalnymi w sposób ciągły w dziedzinie mocy transmisji. 

Następnie, rozwiązując problem pomocniczy, można uzyskać stacjonarny punkt pierwotnego 

problemu. 

Dowód. Pierwszą rzeczą do wyjaśnienia jest to, że w każdej dziedzinie problemu stacjonarny punkt 

funkcji fi(P) jest punktem   , który spełnia następujące warunki: ∂fi(P)/∂pk| P=¯P(pk − ¯pk ) ≥ 0, kᶅ = 1, 

2, . . .,D + 1. Ponieważ fi(P) może być zbieżne, gdy liczba iteracji zbliża się do nieskończoności, P(n) = 

P(n+1) i oba są rozwiązaniami optymalnymi. Ponadto fi(P(n)) = f(n)
i(P(n)) ≥ f(n)

i(P(n+1)) ≥ fi(P(n+1)) zamieniamy 

na fi(P(n)) = f(n)
i(P(n)) = f(n)i(P(n+1)) = fi(P(n+1)). P(n) i P(n+1) są optymalnymi rozwiązaniami f(n)

i(P). Niech P(n) 

będzie rozwiązaniem końcowym, f(n)
i(P) jest wypukłe, a P(n) jest punktem stacjonarnym f(n)

i(P). Zatem 

∂f(n)
i(P)/∂pk | P=P

(n)(pk − p(n)
k ) ≥ 0, czyli ∂fi(P)/∂pk | P=P(n)(pk − p(n)

k ) ≥ 0. Zatem P(n) jest również punktem 

stacjonarnym funkcji fi(P). Celem jest maksymalizacja szybkości transmisji systemu poprzez 

rozwiązanie Lagrange'a nieograniczona funkcja uzyskana przez przekształcenia matematyczne. W 

wierszu 1 algorytmu 8, gdzie Θ zpodano w ϱ-tej iteracji, R(Pz(ϱ +1),Θz ) ≥ R(Pz(ϱ),Θz ) jest spełnione. 

Następnie przechodzimy do drugiego kroku algorytmu 8. Kiedy P zjest ustalone, Θ jest aktualizowane 

przy użyciu algorytmu 7. Algorytm wyszukiwania lokalnego ma na celu maksymalizację sumaryczną 

stawkę i ostatecznie otrzyma Θ(zϱ+1) odpowiadające stałemu Pz. Innymi słowy, optymalne przesunięcie 

fazowe Θz(ϱ+1) musi być większe lub równe początkowej wartości Θ, która jest jednocześnie wartością 

Θz otrzymaną z ϱ-tej iteracji algorytmu 8. Zatem R(P,zΘz(ϱ+1)) ≥ R(Pz,Θz(ϱ)). Podsumowując, 

R(Pz(ϱ+1),Θz(ϱ+1)) ≥ R(Pz(ϱ),Θ (zϱ)). Widzimy, że funkcja celu pierwotnego problemu optymalizacyjnego nie 



 
 

jest malejąca. Ponadto liczba dyskretnych przesunięć fazowych jest ograniczona, a ciągła moc 

transmisji jest również ograniczona przez górne i dolne granice, co powoduje, że problem 

maksymalizacji sumarycznej szybkości jest ograniczony, a rozwiązania wyjściowe gwarantowane. 

Dlatego zakończyliśmy dowód zbieżności algorytmu maksymalizacji współczynnika sumy. 

2. Wykonalność: Proponowany problem optymalizacji w (3.6) nie zawsze jest wykonalny i jest 

wykonalny tylko w pewnych warunkach. Dla ograniczenia (a) problemu optymalizacyjnego zapisanego 

następująco: 

 

gdy dane jest γmin, można je zapisać jako AP ≥ b i wtedy rozważamy AP = b. A jest macierzą 1 × (D + 1) 

zawierającą wszystkie współczynniki pi, i = 1, . . . , D + 1 i b = γminσ2. Zatem wystarczające warunki dla 

wykonalnego rozwiązania P są takie, że: (1) istnieje macierz przesunięcia fazowego Θ, która spełnia 

ograniczenie (c) problemu w (3.6) taka, że ranga (A) = ranga (A, b ) ≤ D +1. (2) 0 ≤ pi ≤ Pmax , ᶅ i = 1, . . . 

,D+1. 

3. Złożoność: Złożoność algorytmu maksymalizacji szybkości sumy jest związana nie tylko z liczbą 

iteracji, która została ustawiona na Nouter, aby osiągnąć warunek zbieżności |R(ϱ +1) − R(ϱ)| <  ε, ale 

także związane ze złożonością podproblemu alokacji mocy i podproblemu optymalizacji przesunięcia 

fazowego. W przypadku pierwszego z nich liczba aktualizacji gradientu i optymalizacja mocy transmisji 

wszystkich łączy w każdej iteracji gradientu powoduje złożoność. Liczba łączy komórkowych i łączy D2D 

wynosi D + 1, a liczbę iteracji metody opadania gradientu oznaczamy jako Ninner . W konsekwencji 

złożoność podproblemu alokacji mocy wynosi O(Ninner  z (D + 1)). Dla tego ostatniego, dla każdego 

elementu {lz,ly}, lokalny algorytm wyszukiwania zachowuje pozostałe przesunięcia fazowe bez zmian, 

wybiera najlepsze spośród 2e przesunięć fazowych i aktualizuje wartość θlz,ly . Ponieważ RIS jest płaską 

tablicą N × N, złożoność tej części wynosi O(N2  z2e). Otrzymujemy zatem złożoność proponowanego 

algorytmu maksymalizacji współczynnika sumy jako O(Nouter z  (Ninner z  (D + 1) + N2 z  2e)). 

hŎŜƴŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ 

W tej sekcji, w porównaniu z innymi algorytmami porównawczymi, uzyskujemy wyniki liczbowe dla 

różnych reprezentatywnych parametrów, aby zweryfikować skuteczność naszego proponowanego 

schematu i zbadać wpływ różnych parametrów na wydajność systemu. 

Konfiguracja symulacji 

W symulacji, ponieważ model kanału jest silnie powiązany z położeniem RIS, nadajników i odbiorników, 

najpierw ustalamy trójwymiarowy kartezjański układ współrzędnych reprezentujący położenie węzłów 

komunikacyjnych. Jak pokazano na rysunku ,  



 
 

 

RIS jest umieszczony na płaszczyźnie Y-Z, której początek znajduje się w lewym dolnym rogu, a oś Y i oś 

Z jako krawędzie wyrównania. barwnik dye= 0,005m i dze = 0,005m to odstępy między sąsiednimi 

elementami odpowiednio wzdłuż osi Y i Z. Należy zauważyć, że dla każdego elementu RIS zapisujemy 

jego położenie w prawym górnym rogu, tj. L{lz,ly} = (0, lydye, lzdze). Ponadto zakładamy, że pary BS, 

użytkownik komórkowy i D2D są rozmieszczone w prostokątnym obszarze na płaszczyźnie X-Y z 

czterema punktami (0,−100, 0), (0, 100, 0), (100, 100 , 0) i (100,-100, 0) jako wierzchołki. Użytkownik 

komórkowy i BS są rozmieszczeni po obu stronach dodatniej półosi X w odległości 10 m. Ponieważ 

rozmiar RIS jest bardzo mały, jest to równoważne temu, że użytkownik komórkowy i BS są 

rozmieszczeni po obu stronach z RIS. Wszyscy użytkownicy D2D, niezależnie od nadajnika czy 

odbiornika, są równomiernie i losowo rozproszeni na prostokątnym obszarze. Zgodnie z realistycznym 

przypadkiem ustaliliśmy maksymalną odległość pomiędzy dwoma użytkownikami D2D na 10m. Weźmy 

na przykład link i, odpowiednie współrzędne dla ti i ri są oznaczone jako Lti = (tix, tiy , 0) i Lri = (rix, riy , 0). 

Na podstawie podanych położeń odległość ti do elementu {lz,ly} oraz od elementu {lz,ly} do ri , oznaczona 

jako odpowiednio D lz,ly
ti i DSri

lz,ly , można łatwo otrzymać jako następuje, 

 

Na podstawie skonstruowanego układu współrzędnych wprowadzimy przyjęty model kanału. W 

przypadku kanału refleksyjnego jest on modelowany jako kanał Ricia, który składa się z komponentów 

Line-of-Sight (LoS) i Non-LoS (NLoS). Dokładniej, model kanału jest zapisany jako 

 

gdzie β = 4 jest czynnikiem Ricia,  jest składową LoS, a jest składową NLoS kanału 

odbiciowego. 



 
 

 

gdzie β0 = −61,3849 dB oznacza wzmocnienie kanału w odległości odniesienia 1m, θ’ to faza, która jest 

zmienną losową w [0, 2π], a α to wykładnik tłumienia ścieżki w przypadku LoS. 

 

gdzie α’ jest wykładnikiem utraty ścieżki w przypadku NLoS, a to zanik 

małej skali. Poza tym jest kanał bezpośredni 

 

gdzie hi to zanik na małą skalę, który jest zgodny z rozkładem Nakagami-mi z parametrami {mi, ωi}, 

gdzie mi = 3 to parametr głębokości zanikania, a ωi = 1/3 to średnia moc w zanikającym sygnale. D(Sri
ti 

)−α to utrata ścieżki na dużą skalę, a odległość między ti i ri jest również obliczana na podstawie 

współrzędnych. 

Ponadto podajemy niektóre ustawienia parametrów. W przypadku zanikania na dużą skalę wykładnik 

utraty ścieżki wynosi α = 2,5 w przypadku LoS i wynosi α = 3,6 w przypadku NLoS [10]. W tej części do 

symulacji używamy pasma fal milimetrowych (mm) z częstotliwością środkową 28 GHz, a gęstość 

widmowa mocy szumu fali mm wynosi −134 dBm/MHz. Poza tym maksymalna moc transmisji Pmax 

wynosi 23 dBm, a wszystkie osobniki mają taki sam minimalny SINR γmin = 5 dB. Wreszcie, nie tylko 

dla algorytmu alokacji mocy, ale także dla algorytmu maksymalizacji szybkości sumowania, ustawiliśmy 

próg iteracji zakończenia na 10-3. Podstawowe parametry systemu są ustawiane jak powyżej, chyba że 

określono to później. Aby pokazać wydajność systemu proponowanego algorytmu, porównujemy go z 

następującymi algorytmami: 

• Maksymalna moc transmisji (MPT): w tym algorytmie wszystkie łącza komórkowe i D2D działają z 

maksymalną mocą transmisji. Przesunięcia fazowe RIS są dostosowywane przez lokalny algorytm 

wyszukiwania w celu złagodzenia zakłóceń i poprawy wydajności systemu. W porównaniu z 

proponowanym schematem algorytm MPT pomija alokację mocy. 

• Losowe przesunięcie fazowe (RPS): ten algorytm losowo wybiera możliwe przesunięcie fazowe dla 

każdego elementu RIS i utrzymuje te przesunięcia fazowe bez zmian. Następnie maksymalna moc jest 

używana jako początkowa moc transmisji dla wszystkich łączy. Stosując algorytm podproblemu alokacji 

mocy zaproponowany w tej sekcji, zbliżamy się do celu, jakim jest maksymalizacja szybkości 

sumowania. 

• Bez RIS: ten schemat nie wykorzystuje RIS do odbicia sygnału, a odbiorniki mogą odbierać sygnały 

tylko kanałami bezpośrednimi. Ten sam algorytm alokacji mocy jest używany do łagodzenia zakłóceń. 

• Ciągłe przesunięcie fazowe (CPS): jedyną różnicą między tym schematem a proponowanym 

algorytmem jest optymalizacja przesunięcia fazowego. Zamiast bezpośrednio przetwarzać dyskretne 

przesunięcie fazowe, algorytm CPS rozluźnia przesunięcie fazowe każdego elementu RIS do zmiennej 

ciągłej od 0 do 2π. Przy tej relaksacji podproblem przesunięcia fazowego jest również programem DC, 



 
 

który może wykorzystywać algorytm wprowadzony w podproblemie alokacji mocy, aby go rozwiązać, 

ale konieczne jest zastosowanie wielowymiarowego rozwinięcia Taylora dla wszystkich składników 

funkcji logarytmicznej, aby otrzymać wypukły problem pomocniczy. Podproblemy optymalizacji 

przesunięcia fazowego i alokacji mocy są również rozwiązywane iteracyjnie. 

hŎŜƴŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ 

Na rysunku ustawiamy N = 4, e = 3 i przedstawiamy krzywe wydajności sumarycznej szybkości tych 

czterech schematów, gdy liczba łączy D2D zmienia się od 1 do 6.  

 

Zaobserwowano, że proponowany algorytm osiąga najwyższą sumę systemową szybkości, a suma 

stawek wszystkich schematów rośnie monotonicznie wraz z liczbą łączy D2D. Jak bardziej D2D 

wdrożonych łączy zwiększa się rozbieżność między proponowanym schematem a algorytmem MPT, co 

świadczy o tym, że efekt regulacji mocy staje się coraz bardziej znaczący. Następnie zauważalna jest 

różnica między proponowanym schematem a dwoma pozostałymi, tj. bez RIS i RPS. Można to przypisać 

przyjęciu RIS. Bez użycia RIS do łagodzenia zakłóceń lub używania RIS bez zoptymalizowanych 

przesunięć fazowych nastąpi znaczna utrata wydajności. Poza tym w przypadku schematów RPS i Bez 

RIS, w różnych konfiguracjach, nie jest jasne, który z nich jest lepiej, ale zapewniona jest wąska luka. 

Generalnie, gdy liczba łączy D2D wynosi 6, różnica wydajności między proponowanym algorytmem a 

MPT, Without-RIS, RPS wynosi odpowiednio 2,9%, 13,5% i 14,4%. Na ryc. 3.4 zarówno liczba łączy D2D, 

jak i e są ustawione na 3.  

 

Wykreślamy sumaryczne szybkości tych czterech schematów w funkcji N. Jak widać z podanych 

wyników, proponowany algorytm przewyższa inne ze zróżnicowaną liczbą elementów RIS od 22 do 142. 



 
 

Następnie proponowany i MPT wykazują tendencję rosnącą wraz ze wzrostem liczby elementów RIS, 

co pokazuje, że dzięki zastosowaniu RIS do kształtowania wiązki niepożądane interferencje 

międzykanałowe mogą być skuteczniej tłumione. Warto zauważyć, że przy dużej liczbie elementów 

wzrost tych dwóch schematów jest nieco wolniejszy. Dzieje się tak dlatego, że RIS przyczynia się do 

zwiększenia liczby torów sygnałów zakłócających. Niemniej jednak nie można zaprzeczyć, że dalsze 

zwiększanie liczby elementów RIS i adaptacyjne dostosowywanie przesunięć fazowych elementów jest 

nadal znaczne dla tych dwóch schematów. Jednak dla RPS, bez konstruktywnego wyrównania wiązek 

odbijających, wzrost liczby elementów spowodował znaczny wzrost interferencji, co prowadzi do 

wolniejszego wzrostu od 2 do 12 i skutkuje nieznacznym spadkiem krzywej, gdy N przekracza 12. 

Wreszcie, porównując proponowany algorytm ze schematem Bez RIS, uzyskuje się 57,6% wzrost 

wydajności dla N = 14. Na rysnku, D = 3 i N = 3.  

 

Wykreślamy możliwą do osiągnięcia wydajność szybkości sumowania przy zwiększaniu numer 

kwantyzacji bitów od 1 do 6. Istnieje kilka ważnych obserwacji. Po pierwsze, wyraźna jest przewaga 

proponowanego algorytmu nad pozostałymi czterema schematami porównawczymi. Po drugie, 

proponowane schematy CPS i MPT stopniowo zwiększają się wraz ze wzrostem e od 1 do 4, a następnie 

zasadniczo pozostają niezmienione od 5 do 6. Pokazuje to, że wydajność systemu ma tendencję do 

nasycania się, gdy liczba bitów kwantyzacji przekracza 4. Ponadto , schemat RPS wykazuje niewielką 

degradację szybkości sumy. Przyczyną tego zjawiska jest to, że zarówno odległość łącza odbiciowego, 

które generuje sygnał użyteczny, jak i odległość łącza odbiciowego, które generuje sygnał 

interferencyjny, są przypadkowe, więc użyteczny sygnał odbiciowy niekoniecznie jest silniejszy niż 

zakłócający sygnał odbiciowy. Przy tych ustawieniach parametrów wpływ zmiany e na superpozycję 

wielu odbitych łączy interferencyjnych jest bardziej widoczny. Wreszcie, porównując proponowany 

schemat i schemat CPS, widzimy, że wydajność systemu została uzyskana poprzez rozluźnienie 

dyskretnych przesunięć fazowych na ciągłe, a następnie ich odzyskanie jest gorsze niż uzyskiwane przez 

bezpośrednią optymalizację dyskretnych przesunięć fazowych. Dzieje się tak, ponieważ w 

przeciwieństwie do podproblemu ciągłej alokacji mocy, nie możemy zagwarantować, że pierwotny 

problem jest zbieżny z faktu, że problem pomocniczy może być zbieżny. Jednocześnie nie można 

udowodnić spójności punktu statycznego problemu pomocniczego i problemu pierwotnego. Powyżej 

dwóch punktów znacznie obniżają wydajność systemu. Z punktu widzenia analizy ilościowej 

sumaryczna stopa proponowanego algorytmu jest o 2,3% wyższa niż w przypadku schematu CPS, gdy 

e = 4. Na rysnek ustawiamy D = 3, N = 4 i e = 3.  



 
 

 

Zmieniamy γmin od 2 dB do 14 dB i przedstawiamy porównanie czterech schematów pod względem 

szybkości sumowania. Należy zauważyć, że przy różnych γmin, losowo generowanych lokalizacjach 

użytkowników i współczynnikach kanałów spowoduje, że problem optymalizacji będzie niewykonalny. 

Jeżeli problem jest niewykonalny, czyli uzyskany współczynnik sumaryczny wynosi 0. Z tego rysunku 

widać, że krzywe wszystkich schematów wykazują tendencję spadkową wraz ze wzrostem minimalnej 

wartości poszczególnych SINR, a różnica pomiędzy tymi schemat jest coraz mniejszy. Dzieje się tak, 

ponieważ poprawiając dolną granicę sieciowego ograniczenia QoS, możliwy obszar problemu 

optymalizacji staje się mniejszy, a średnia sumaryczna szybkość spada. Kiedy γmin wzrasta do 

nieskończoności, suma współczynników wszystkich schematów wynosi 0. Z wyników symulacji widać, 

że proponowany algorytm ma najwyższy wskaźnik sumy systemowej niż inne schematy, podczas gdy 

RPS i Bez RIS to dwa najgorsze z czterech schematy. Na rysunek ustawiamy D = 3, N = 3 i e = 3.  

 

Badamy wpływ miejsca wdrożenia RIS na wydajność proponowanego algorytmu. Najpierw wybieramy 

dziewięć pozycji w lewym dolnym rogu RIS, którymi są (0,−100, 0), (0,−75, 0), (0,−50, 0), (0,−25, 0), (0, 

0, 0), (0, 25, 0), (0, 50, 0), (0, 75, 0) i (0, 100, 0). Innymi słowy, RIS jest zawsze w płaszczyźnie Y-Z i 

porusza się wzdłuż osi Y. Dla wygody pozycję RIS oznaczamy jako poz, a różne pozycje rozróżniamy na 

podstawie odległości między lewym dolnym rogiem a punktem odniesienia (0, 0, 0). Na podstawie tych 

ustawień wykreślamy krzywe wydajności z pozycją od -100 do 100 dla proponowanego algorytmu i 

schematu Bez RIS. Co ciekawe, gdy pozycja RIS poz jest równa −100 lub 100, tj. na skraju badanego 



 
 

obszaru, system działa najgorzej, natomiast pozycja poz równa się 0, czyli jest środkiem dłuższego boku 

prostokąta obszar, wydajność systemu jest najlepsza. Wynika to z faktu, że gdy RIS zbliża się do 

centrum obszaru, tłumienie łącza odbiciowego odpowiednio się zmieni, co skutkuje wzmocnionym 

sygnałem odbitym i pełnym wykorzystaniem zalet RIS. Ogólnie rzecz biorąc, wydajność systemu zależy 

od miejsca wdrożenia usług RIS. Na rysunk ustawiamy D = 4, N = 4 i e = 3.  

 

Wykreślamy skumulowaną funkcję dystrybucji (CDF) SINR odbieranego przez wszystkie łącza, co 

oznacza γ, zmieniając się od 5 dB do 55 dB. Bez utraty ogólności zakłada się, że wszystkie odbiorniki 

mają ten sam docelowy SINR, tj. 5 dB. Porównując proponowany algorytm i schemat Bez RIS, widać, że 

wzrost wydajności, jaki przyniosło wdrożenie RIS, jest zupełnie nie do pominięcia, a wpływ RIS na 

zmniejszenie zakłóceń sieci D2D jest bardzo duży. Dzieje się tak dlatego, że dodając więcej 

kontrolowanych ścieżek odbicia, RIS może poprawić jakość sygnału w zamierzonym odbiorniku. Na 

rysunku ustawiamy D = 4, N = 4 i e = 3.  

 

Symulujemy złożoność proponowanego algorytmu przy różnych ustawieniach progu zatrzymania, tj. 

liczby iteracji algorytmu maksymalizacji szybkości sumowania. Gdy wartości to odpowiednio 10-2, 10-3 

i 10-4, odpowiednie wartości Noutera wymagane do zbieżności to 15, 24 i 29. Po pierwsze, widzimy, że 

bez względu na wstępnie zdefiniowany próg jest duży lub mały, ogólna złożoność algorytmu 

maksymalizacji współczynnika sumy jest nadal akceptowalna. Ponadto im mniejszy próg, tym wolniej 



 
 

proponowany algorytm dociera do rozwiązania stacjonarnego, ale uzyskana wydajność systemu jest 

lepsza. 

Streszczenie 

W tej sekcji zbadaliśmy sieci komórkowe obsługujące D2D typu uplink, wspomagane przez RIS. 

Zbadano wspólny projekt alokacji mocy i problem optymalizacji przesunięcia fazowego RIS, aby 

zmaksymalizować sumaryczną szybkość systemu przy indywidualnych ograniczeniach QoS, mocy i 

praktycznych dyskretnych przesunięcia fazowego. Ze względu na mieszany całkowity niewypukły 

charakter sformułowanego problemu zaproponowaliśmy alternatywny algorytm optymalizacji w celu 

uzyskania rozwiązania suboptymalnego. Wreszcie wyniki numeryczne potwierdziły wyższość 

proponowanego algorytmu i zaobserwowaliśmy, że dostarczając wiele kontrolowanych sygnałów 

odbitych w oparciu o liczbę elementów RIS, RIS może przekształcić kanał w złym stanie w kanał dobrze 

kondycjonowany. 

.ŜȊƪƻƳƽǊƪƻǿŜ aIMO wspomagane przez RIS 

Motywacje 

W ciągu ostatnich kilku dekad MIMO wzbudziło duże zainteresowanie [11]. Jednak wydajność 

wielokomórkowych systemów MIMO jest zwykle ograniczona przez zakłócenia między komórkami ze 

względu na implementację zorientowaną na komórkę. Aby rozwiązać ten problem, zaproponowano 

koncepcję sieci bezkomórkowych jako paradygmat zorientowany na użytkownika, aby umożliwić wielu 

losowo rozmieszczonym BS bez granic komórek koordynację ze sobą w celu jednoczesnej obsługi 

wszystkich użytkowników w sieci [12, 13]. Korzystając z rozproszonego wdrażania BS, różnorodność i 

zasięg można poprawić dzięki sieciom bezkomórkowym [14]. Niemniej jednak tradycyjny system 

bezkomórkowy wymaga wdrożenia BS na dużą skalę, co prowadzi do niezadowalającej wydajności 

energetycznej ze względu na wysokie koszty zarówno sprzętu, jak i źródeł zasilania. Aby rozwiązać ten 

problem, RIS okazał się potencjalnie opłacalną techniką, tworząc korzystne warunki propagacji ze stacji 

BS i użytkowników [15]. Korzystając z dużej liczby elementów RIS, których przesunięcia fazowe są 

kontrolowane przez proste programowalne diody PIN, RIS mogą odbijać sygnały i generować wiązki 

kierunkowe z BS do użytkowników [16]. W przeciwieństwie do wielkoskalowych anten fazowanych w 

systemie bezkomórkowym, które umożliwiają przesuwniki fazowe z nieuniknionym zużyciem energii, 

RIS nie wymaga dodatkowej implementacji sprzętowej, takiej jak złożone cyfrowe obwody 

przesunięcia fazowego, co znacznie oszczędza zużycie energii i złożoność przetwarzania sygnału [17 ]. 

Dlatego też, w porównaniu z konwencjonalnymi systemami bezkomórkowymi, wymagany jest niższy 

poziom zużycia energii, aby osiągnąć ten sam QoS. Innymi słowy, RIS zapewnia nowy wymiar systemom 

bezogniwowym, aby zwiększyć efektywność energetyczną systemów bezogniwowych systemów. W tej 

sekcji rozważymy bezkomórkowy system MIMO wspomagany przez RIS, w którym wiele BS i RIS jest 

skoordynowanych w celu obsługi różnych użytkowników. Wykorzystując programowalną 

charakterystykę elementów RIS, które formują fronty falowe w pożądane kształty, środowisko 

propagacji można tanio rekonfigurować, poprawiając w ten sposób bezkomórkową komunikację 

MIMO. Aby osiągnąć korzystną propagację, niezwykle ważne jest określenie przesunięć fazowych 

wszystkich elementów RIS, z których każdy może być postrzegany jako antena, z natury zdolna do 

realizacji analogowego kształtowania wiązki. Ponieważ RIS nie mają możliwości przetwarzania 

cyfrowego, rozważamy schemat hybrydowego kształtowania wiązki (HBF), w którym cyfrowe 

kształtowanie wiązki jest wykonywane w BS, a analogowe kształtowanie wiązki oparte na RIS jest 

przeprowadzane w RIS. W takim bezkomórkowym systemie wspomaganym przez RIS, RIS działają jak 

układy anten daleko od BS, aby osiągnąć szerszy zasięg w tani sposób. Ponadto zasób przestrzenny 

może być lepiej wykorzystany dzięki efektom wielościeżkowym, tj. ścieżkom bezpośrednim i 



 
 

odzwierciedlanym przez RIS, dla każdego przesyłanego sygnału w celu poprawy efektywności 

energetycznej. Aby w pełni zbadać, w jaki sposób RIS jako opłacalna technika wpływają na efektywność 

energetyczną systemu bezkomórkowego, naszym celem jest optymalizacja cyfrowego kształtownika 

wiązki w BS i przesunięciach fazowych RIS. W takim systemie pojawiły się wyzwania: po pierwsze, w 

przeciwieństwie do konwencjonalnych systemów bezkomórkowych, środowisko propagacji jest 

bardziej skomplikowane ze względu na dodatkowe łącza odbite za pośrednictwem RIS. Trudno jest 

uzyskać optymalne rozwiązanie dla wspólnego cyfrowego kształtowania wiązki w BS i konfiguracji 

przesunięcia fazowego RIS. Po drugie, w porównaniu z pojedynczymi systemami RIS, rozproszona 

dystrybucja wielu RIS zapewnia nowy stopień swobody w maksymalizacji efektywności energetycznej. 

Pozostaje do zbadania, w jaki sposób liczba RIS oraz rozmiar RIS wpływają na wydajność 

bezkomórkowego systemu wspomaganego wieloma RIS. Aby sprostać powyższym wyzwaniom, 

najpierw proponujemy bezkomórkowy system MIMO wspomagany przez RIS, w którym różni 

użytkownicy są obsługiwane przez wiele BS zarówno bezpośrednio, jak i wspomagane przez RIS. 

Zaprojektowano schemat HBF składający się z cyfrowego kształtowania wiązki w BS i analogowego 

kształtowania wiązki opartego na RIS. Następnie problem maksymalizacji efektywności energetycznej 

dla schematu HBF jest formułowany i rozkładany na dwa podproblemy, tj. podproblem kształtowania 

wiązki cyfrowej i podproblem kształtowania wiązki analogowej oparty na RIS. Do ich rozwiązania 

zaproponowano iteracyjny algorytm maksymalizacji efektywności energetycznej (EEM). Ponadto 

przeanalizowano teoretycznie wpływ mocy nadawczej, liczby RIS oraz wielkości każdego RIS na 

efektywność energetyczną. Wreszcie, wyniki symulacji wskazują, że system bezkomórkowy 

wspomagany przez RIS ma lepszą wydajność energetyczną w porównaniu z systemami tradycyjnymi, 

w tym konwencjonalnym rozproszonym systemem antenowym (DAS), konwencjonalnym systemem 

bezkomórkowym i obudową bez RIS. Wpływ liczby RIS, rozmiaru każdego RIS, bitów kwantyzacji 

dyskretnych przesunięć fazowych na efektywność energetyczną jest również pokazany numerycznie, 

co weryfikuje naszą analizę teoretyczną. 

Model systemu 

W tej sekcji najpierw przedstawiamy wspomagany przez RIS bezkomórkowy system komunikacji MIMO 

łącza w dół, w którym wieloantenowe stacje BS i wiele RIS koordynują się, aby obsługiwać różnych 

użytkowników z pojedynczą anteną. Następnie podano model odbicia RIS i model kanału. 

Opis scenariusza 

Rozważmy system wielu użytkowników łącza w dół na rysunku a , w którym K użytkowników z 

pojedynczą anteną jest obsługiwanych przez N BS, z których każda jest wyposażona w anteny Na . 

 



 
 

Aby poprawić wydajność energetyczną, rozważamy ponadto rozmieszczenie systemów M RIS wokół 

tych stacji bazowych, które pasywnie odbijają sygnały ze stacji bazowych i przesyłają je bezpośrednio 

do użytkowników, tworząc w ten sposób bezkomórkowy system MIMO wspomagany przez technologie 

RIS. z BS w celu zwiększenia przepustowości i uzyskania mniejszym kosztem szerszego zasięgu. Ponadto 

technika RIS umożliwia przesyłanie sygnałów zarówno łączami bezpośrednim, jak i odbitym, dzięki 

czemu uzyskuje się bardziej zróżnicowaną transmisję w celu poprawy wydajności, a tym samym 

usprawnienia komunikacji bezkomórkowej. W takim systemie wszystkie BS i RIS są skoordynowane, 

aby służyć wszystkim użytkownikom. Jednostka centralna (CPU) jest wdrażana do kontroli i planowania 

sieci oraz decyduje o harmonogramie transmisji na podstawie lokalizacji BS, RIS i użytkowników. Aby 

scharakteryzować optymalną wydajność bezkomórkowego systemu MIMO wspomaganego przez RIS z 

dyskretnymi przesunięciami fazowymi, bez utraty ogólności , zakładamy, że informacja o stanie kanału 

(CSI) wszystkich kanałów, tj. kanał bezpośredni między BS i użytkowników oraz odzwierciedlony kanał 

za pośrednictwem wielu RIS, jest doskonale znany w CPU. Jak pokazano na rysunku b, po odebraniu 

sygnałów transmitowanych z BS, wykorzystuje się wiele RIS działających na tej samej częstotliwości, 

aby synchronicznie odbijać te sygnały do użytkowników. Konkretnie, użytkownicy odbierają zarówno 

sygnały transmitowane bezpośrednio ze stacji BS, jak i różne sygnały odbite za pośrednictwem wielu 

RIS. 

Model odbicia RIS 

RIS to sztuczna cienka warstwa elektromagnetycznych i rekonfigurowalnych materiałów, składająca się 

z elementów L RIS, z których każdy jest cząstką metamateriału o długości poniżej fali, połączoną 

wieloma sterowanymi elektrycznie diodami PIN. Każda dioda PIN może być włączana/wyłączana na 

podstawie przyłożonych napięć polaryzacji, manipulując w ten sposób odpowiedzią 

elektromagnetyczną elementów RIS na padające fale. Skorzystaj z tych wbudowanych 

programowalnych elementów, RIS służą jako niedrogie rekonfigurowalne układy fazowe bez 

dodatkowych aktywnych źródeł zasilania, które opierają się jedynie na kombinacji wielu 

programowalnych elementów promieniujących w celu realizacji pożądanej transformacji fal 

nadawanych, odbieranych lub odbijanych. Dzięki b-bitowemu reprogramowalnemu metamateriałowi, 

każdy element RIS może być skonfigurowany na 2b możliwych amplitud/przesunięć fazowych w celu 

odzwierciedlenia fali radiowej. Bez utraty ogólności zakładamy, że każdy element RIS jest 

skonfigurowany tak, aby zmaksymalizować odbity sygnał, tj. amplituda każdego elementu każdego RIS 

jest ustawiona jako 1 . Niech θm,l oznacza przesunięcie fazowe l-tego elementu RIS m-tego RIS, 

zakładając, że sygnały są idealnie odbijane bez niedoskonałości sprzętowych, takich jak nieliniowość i 

szum, odpowiadająca im odpowiedź częstotliwościowa każdego elementu RIS qm,l (1 ≤ m ≤ M,1 ≤ l ≤ L) 

można wyrazić wzorem 

 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

Jak pokazano na powyższym rysunku, każdy użytkownik otrzymuje sygnały zarówno z N BS 

bezpośrednio, jak i M RIS, które odzwierciedlają sygnały wysyłane przez BS. Kanał między każdą anteną 

BS n a każdym użytkownikiem k składa się z bezpośredniego łącza od BS n do użytkownika k oraz łączy 

odbitych M × L, ponieważ istnieją M RIS, z których każdy opiera się na elementach L w celu odbicia 

odbieranego sygnału. Dlatego równoważny kanał H  ɴCK×NNa może być dany przez 



 
 

 

gdzie HD ɴ  CK×NNa oznacza bezpośrednią składową między BS a użytkownikami, HH
RUQHBR oznacza łącza 

odbite przez M RIS. W szczególności każdy RIS m odzwierciedla sygnał padający w oparciu o 

równoważną macierz przesunięcia fazowego Q ML × ML składającą się z przesunięć fazowych {qm,l}. HBR 

 ɴCML×NNa i HH
RU  ɴCK×ML reprezentują odpowiednio kanał odbity między BS i RIS oraz między RIS a 

użytkownikami. Zakładamy, że wszystkie kanały są statystycznie niezależne i mają rozkład rycki. 

IȅōǊȅŘƻǿŜ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŜ ǿƛŊȊƪƛ ƛ ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳƽǿ 

W tej sekcji najpierw przedstawiamy schemat HBF. Sformułowano i zdekomponowano problem 

maksymalizacji efektywności energetycznej dla proponowanego schematu HBF. 

IȅōǊȅŘƻǿȅ ǎŎƘŜƳŀǘ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ 

Dla każdego RIS m, elementy L RIS można postrzegać jako elementy antenowe oddalone od BS, z natury 

zdolne do realizacji analogowego kształtowania wiązki poprzez określenie przesunięć fazowych 

wszystkich elementów RIS. Ponadto BS są odpowiedzialne za przetwarzanie sygnału, ponieważ 

elementy RIS są urządzeniami pasywnymi bez możliwości przetwarzania cyfrowego. Aby stworzyć fale 

odbite w preferowanych kierunkach, aby służyć wielu użytkownikom, przedstawiamy schemat HBF dla 

proponowanego bezkomórkowego systemu MIMO wspomaganego przez RIS, biorąc pod uwagę model 

odbicia RIS i model kanału. Konkretnie, cyfrowe kształtowanie wiązki jest wykonywane w BS, podczas 

gdy analogowe kształtowanie wiązki jest realizowane przez te RIS. 

Cyfrowe kształtowanie wiązki: dla K użytkowników, stacje BS kodują K różnych strumieni danych za 

pomocą cyfrowego kształtownika wiązki VD  ɴ CNNa×K, a następnie podwyższają konwersję 

zakodowanych sygnałów na częstotliwości nośnej i przydzielają moce nadawania. Zakładamy, że K ≤ 

NNa. Sygnały użytkowników są przesyłane bezpośrednio przez N BS, z których każda wyposażona jest 

w anteny Na, które mogą być dostarczane przez 

x = VDs,  

gdzie s ɴ  CK×1 oznacza wektor sygnału incydentu dla K użytkowników. Analogowe kształtowanie wiązki 

oparte na RIS: W bezkomórkowym systemie MIMO wspomaganym przez RIS, analogowe kształtowanie 

wiązki uzyskuje się poprzez określenie przesunięć fazowych wszystkich elementów RIS, tj. Q. W 

szczególności RIS m z elementami L wykonuje liniowe mapowanie z sygnału padającego wektor do 

odbitego wektora sygnału. Dlatego odebrany sygnał u użytkownika k może być wyrażony przez 

 

gdzie ωk Ḑ Љﬞ (0, σ2) jest addytywnym białym szumem Gaussa. Hk i VD,k oznaczają odpowiednio k-ty 

wiersz i k-tą kolumnę macierzy H i VD. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ ƳŀƪǎȅƳŀƭƛȊŀŎƧƛ ŜŦŜƪǘȅǿƴƻǏŎƛ ŜƴŜǊƎŜǘȅŎȊƴŜƧ 

W oparciu o model odbicia RIS, model kanału i schemat HBF, szybkość transmisji danych użytkownika 

k można określić wzorem (3.33), 



 
 

 

gdzie HD,k i HH
RU,k oznaczają odpowiednio k-ty wiersz macierzy HD i HH

RU. Suma stawek wszystkich 

użytkowników może być podana przez 

 

Ponieważ sygnały są pasywnie odbijane przez RIS poprzez kontrolowanie przesunięć fazowych jego 

elementów, pobór mocy w RIS zależy tylko od kosztu sprzętu, który zależy od liczby bitów kwantyzacji 

b bez poboru mocy nadawczej. W związku z tym całkowity pobór mocy ע składa się z mocy nadawczej 

stacji BS, statycznego poboru mocy sprzętowej przez każdą stację BS P(n)
B , każdy element l RIS m z b-

bitowymi przesunięciami fazowymi P(m,b)
R , i każdy użytkownik k P(k)

U , wyrażony wzorem 

 

gdzie ωn > 0 jest stałą odzwierciedlającą sprawność wzmacniacza mocy, straty w zasilaczu i inne 

współczynniki strat spowodowane zasilaniem i chłodzeniem dla BS n. p(n)
t = Tr(VH

D,nVD,n) jest mocą 

nadawania w BS n, gdzie VD,n oznacza n-ty blok VD, który reprezentuje cyfrowy formator wiązki n-tej 

BS. Dlatego efektywność energetyczną systemu bezkomórkowego wspomaganego RIS można wyrazić 

wzorem 

 

gdzie B oznacza szerokość pasma transmisji. Problem maksymalizacji efektywności energetycznej 

można sformułować jako 

 

(3.37) 

gdzie P(n)
T jest budżetem mocy nadawania dostępnym w każdej BS n, cyfrowy kształtownik wiązki VD i 

macierz przesunięcia fazowego Q muszą być zoptymalizowane. 

Dekompozycja problemu 



 
 

Problem maksymalizacji efektywności energetycznej (3.37) jest trudny do rozwiązania ze względu na 

skomplikowane elementy interferencji. Ponadto musi wspólnie optymalizować zarówno cyfrowy 

kształtownik wiązki, jak i kształtownik oparty na RIS, gdzie ten ostatni obejmuje dużą liczbę zmiennych 

dyskretnych, tj. Przesunięcia fazowe każdego elementu RIS θm,l. Rozwiązać skutecznie rozwiązać ten 

problem, rozdzielamy go na dwa podproblemy, jak pokazano poniżej. Podproblem cyfrowego 

kształtowania wiązki: biorąc pod uwagę stały kształtownik wiązki Q oparty na RIS, podproblem 

cyfrowego kształtowania wiązki można sformułować za pomocą 

(3.38) 

Podproblem analogowego kształtowania wiązki oparty na RIS: Podobnie podproblem analogowego 

kształtowania wiązki oparty na RIS ze stałym cyfrowym formowaniem wiązki VD można zapisać przez 

 

tǊƻƧŜƪǘ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ ƳŀƪǎȅƳŀƭƛȊŀŎƧƛ ŜŦŜƪǘȅǿƴƻǏŎƛ ŜƴŜǊƎŜǘȅŎȊƴŜƧ 

W tej sekcji opracowujemy algorytm EEM w celu uzyskania suboptymalnego rozwiązania problemu 

maksymalizacji efektywności energetycznej (3.37) za pomocą podproblemu formowania wiązki 

solvitalnej i analogowego podproblemu formowania wiązki opartego na RIS w sposób iteracyjny. Na 

koniec podsumowujemy ogólny algorytm 

/ȅŦǊƻǿȅ ǇǊƻƧŜƪǘ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ 

W celu zarządzania zakłóceniami wśród użytkowników, bez utraty ogólności, rozważamy kształtowanie 

wiązki z wymuszeniem zerowym (ZF) z alokacją mocy jako cyfrowy kształtownik wiązki, aby osiągnąć 

prawie optymalne rozwiązanie w systemach MIMO [26]. Zgodnie z wynikami cyfrowy kształtownik 

wiązki ze stałym analogowym kształtem wiązki opartym na RIS można przedstawić jako 

(3.40) 

gdzie  i jest macierzą mocy, w której k-ty element 

na przekątnej oznacza moc nadawczą przydzieloną sygnałowi przeznaczonemu dla k-tego użytkownika 

ze wszystkich stacji BS. Należy zauważyć, że kształtownik wiązki ZF ma następujące właściwości: 

(3.41) 

 Dla wygody zakładamy, że każda stacja bazowa ma taką samą sprawność wzmacniacza mocy 

nadawczej, tj. ω1 = . . . = ωn = ω. W oparciu o te właściwości kształtowania wiązki ZF, podproblem 

(3.38a) można sprowadzić do problemu alokacji mocy, który można przedstawić wzorem 



 
 

(3.42) 

gdzie   jest sprzętowym statycznym zużyciem energii, 

które jest niezależne od zmiennych optymalizacyjnych w problemie (3.37), tj. VD i Q. , oznacza n-

ty blok . 

Lemat 3.1 Przyjmując metodę transformacji Bensona, problem maksymalizacji efektywności 

energetycznej w (3.37) jest równoważny 

(3.43) 

gdzie na podstawie wyników można uzyskać optymalne y z, wyrażone wzorem 

(3.44) 

W związku z tym problem (3.42) przekształca się w problem wypukły P, a zatem podproblem cyfrowego 

kształtowania wiązki można rozwiązać za pomocą istniejących technik optymalizacji wypukłej. 

Algorytm można podsumować w algorytmie 9. 

Dane wejściowe: macierz kształtowania wiązki Q oparta na technologii RIS 

Wyjście: Cyfrowa matryca kształtowania wiązki VD 

1 Zainicjuj P do możliwej wartości; 

Wykonaj 2 iteracje fore 

3 Zaktualizuj y o (3.44); 

4 Zaktualizuj P, rozwiązując problem optymalizacji wypukłej (3.43) ze stałym y. 

5 koniec 

6 Wyprowadź cyfrową macierz formowania wiązki z rozwiązania optymalnego rozdziału mocy na 

podstawie (3.40). 

!ƴŀƭƻƎƻǿŜ ǇǊƻƧŜƪǘƻǿŀƴƛŜ ƪǎȊǘŀƱǘƻǿŀƴƛŀ ǿƛŊȊƪƛ ƻǇŀǊǘŜ ƴŀ wL{ 

Należy pamiętać, że optymalizujemy efektywność energetyczną poprzez iteracyjne wykonywanie 

cyfrowego kształtowania wiązki i analogowego kształtowania wiązki opartego na RIS. W oparciu o 

zaprojektowane cyfrowe kształtowanie wiązki, jak pokazano w (3.40), efektywność energetyczna w 

(3.42) zależy od analogowego kształtownika wiązki Q opartego na RIS tylko poprzez ograniczenie mocy 



 
 

(3.42b). Dlatego podproblem formowania wiązki analogowej oparty na RIS można przeformułować 

jako problem minimalizacji mocy, wyrażony przez 

(3.45) 

gdzie 

 

Jednak problem (3.45a) jest nadal trudny do rozwiązania ze względu na dużą skalę Q. Dla uproszczenia 

pomijamy elementy dotyczące bezpośredniego łącza HD w f (Q), które nie jest związane z celem 

optymalizacji Q. Dla K = NNa , f (Q) można przepisać przez 

 

Aby uzyskać optymalną analogową macierz kształtowania wiązki Q opartą na RIS, przesunięcie fazowe 

każdego elementu RIS (m, l) jest aktualizowane sekwencyjnie w sposób iteracyjny. Dlatego najpierw 

oddzielamy zmienną optymalizacyjną qm,l od innych stałych elementów. Dla zwięzłości definiujemy 

indeks j = (m − 1)L + l, stąd qm,l jest skracane do qj. Ustawiamy j-ty element przekątnej Q jako 0 i 

używamy Q(−j) do oznaczenia nowej macierzy, która jest stałą. Oznaczone 

 w f(Q) można przepisać jako 

 gdzie  a 

 J -ta kolumna i j -ty wiersz i HBR są reprezentowane odpowiednio przez  i 

H(j)
BR. Stąd f(Q) można zapisać jako  

 

gdzie Cj = AjBH
j i Dj = AjAH

j + BjBH
j . Zauważ, że  i CHjqj to macierze jednorzędowe, a Dj to macierz 

pełnego rzędu. Zatem f (Q) można przepisać zgodnie ze wzorem Shermana Morrisona , tj. (A + B)−1 = 

A−1 − A−1BA−1/1+Tr(A−1B) , wyrażone przez  



 
 

 

gdzie (a) otrzymujemy rozszerzając  przez ponowne przyjęcie wzoru Shermana 

Morrisona. Szczegóły a1 Ḑ a8 zdefiniowano w tabeli ,  

 

gdzie E1 = eig(Aj ), E2 = Tr(D−2j Cj), E3 = Tr(D−1j Cj), E4 = Tr(D−2j CH
j ), E5 = Tr(D-2

j CjD-1
j CH

 j + D-1
j CjD-2

j CH
j ), E6 

= Tr[(D-1
j CjD-1j )2CH

j ], E7 = Tr(D−1j CjD−1j CH
j ) i E8 = Tr(D−1j CH

j ). Minimalną wartość f (Q) można otrzymać 

w odniesieniu do θm,l, co spełnia 

 

Na podstawie wyników wcześniejszych  optymalna wartość θm,l może być uzyskana przez  

 

gdzie χ jest zdefiniowane wcześniej. Ponieważ 0 ≤ θm,l ≤ 2π, uwzględniane jest tylko mniejsze z dwóch 

rozwiązań arctan χ, czyli rozwiązanie mniejsze od π. Ponadto, ponieważ tylko ograniczona liczba 

dyskretnych przesunięć fazowych jest dostępna w analogowym formowaniu wiązki opartym na RIS, 

optymalna wartość θᶻ
m,l powinna być skwantowana do najbliższych punktów w zbiorze  ꞈ= {im,lπ/2b−1}, 

im,l  ɴ{0, 1, . . . , 2b − 1}. Dlatego wychodząc z losowo zainicjowanego analogowego formatora wiązki 

opartego na RIS, optymalne Q można uzyskać poprzez sekwencyjną aktualizację przesunięcia fazowego 

każdego elementu RIS (m, l) w sposób iteracyjny, aż algorytm zbiegnie się do lokalnego minimum f (Q). 

Algorytm jest podsumowany w Algorytmie 10. 



 
 

 

hƎƽƭƴȅ ƻǇƛǎ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ 

W tej sekcji proponujemy algorytm EEM do rozwiązania problemu maksymalizacji efektywności 

energetycznej (3.37) w sposób iteracyjny. Najpierw projektujemy VD z cyfrowym formowaniem wiązki 

według algorytmu 9 ze stałym analogowym formowaniem wiązki opartym na RIS.  

 

W oparciu o osiągnięte cyfrowe kształtowanie wiązki, analogowe kształtowanie wiązki oparte na RIS 

jest optymalizowane przez Algorytm 10. Niech η oznacza funkcję celu problemu maksymalizacji 

efektywności energetycznej (3.37). Algorytm EEM jest zbieżny, jeśli w ζ-tej iteracji różnica wartości 

funkcji celu między dwiema sąsiednimi iteracjami jest mniejsza niż z góry określony próg ε, tj. η(ζ ) − 

η(ζ−1) ≤ ε. 

!ƴŀƭƛȊŀ ǘŜƻǊŜǘȅŎȊƴŀ ōŜȊƪƻƳƽǊƪƻǿŜƎƻ ǎȅǎǘŜƳǳ ǿǎǇƻƳŀƎŀƴŜƎƻ wL{ 

W tej sekcji najpierw przeanalizujemy zbieżność i złożoność obliczeniową proponowanego algorytmu 

EEM, a następnie zbadamy teoretycznie wpływ mocy nadawania, liczby RIS i rozmiaru każdego RIS na 

efektywność energetyczną bezkomórkowego systemu wspomaganego przez RIS . 

²ƱŀǏŎƛǿƻǏŎƛ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ ƳŀƪǎȅƳŀƭƛȊŀŎƧƛ ŜŦŜƪǘȅǿƴƻǏŎƛ ŜƴŜǊƎŜǘȅŎȊƴŜƧ 

Analizujemy teraz zbieżność, złożoność obliczeniową i wykonalność algorytmu EEM. 

1. Konwergencja: W ζ-tej iteracji, poprzez wykonanie Algorytmu 9, uzyskuje się lepsze cyfrowe 

formowanie wiązki V(ζ)D ze stałym analogowym formowaniem wiązki Q(ζ-1) opartym na RIS. Dlatego 

mamy 

 

Podobnie, biorąc pod uwagę cyfrowe formowanie wiązki V(ζ )
D , analogowe formowanie wiązki oparte 

na RIS jest optymalizowane w celu maksymalizacji efektywności energetycznej za pomocą algorytmu 

10, wyrażonego przez 

 



 
 

Na podstawie powyższych nierówności możemy to otrzymać 

 

Oznacza to, że obiektywna wartość problemu (3.37) nie maleje po każdej iteracji, a zatem 

proponowany algorytm EEM ma gwarancję zbieżności. 

2. Złożoność obliczeniowa: Przeanalizujemy teraz złożoność obliczeniową proponowanego algorytmu 

EEM dla dwóch podproblemów oddzielnie. 

• Cyfrowe kształtowanie wiązki: zgodnie z algorytmem 9 moc odbieraną dla każdego użytkownika 

należy optymalizować, rozwiązując problem wypukły, który ma złożoność wielomianową w liczbie 

zmiennych optymalizacyjnych, tj. liczbie użytkowników K. W związku z tym jego złożoność obliczeniowa 

wynosi O (Kt), gdzie 1 ≤ t ≤ 4. 

• Analogowe kształtowanie wiązki oparte na RIS: w każdej iteracji przesunięcie fazowe każdego 

elementu RIS (m,l) jest sekwencyjnie aktualizowane w celu uzyskania optymalnej Q zgodnie z 

wyrażeniem w postaci zamkniętej w Algorytmie 10, które nie jest związane z bitami kwantyzacji dla 

dyskretnych przesunięcia fazowe B. Dlatego złożoność algorytmu 10 wynosi O(ML) w każdej iteracji, 

podczas gdy złożoność metody wyszukiwania wyczerpującego wynosi O(2bML). 

3. Wykonalność: Przeanalizujemy teraz wykonalność proponowanego algorytmu EEM.  

Lemat 3.2 Proponowany schemat jest wykonalny, jeśli rang(HD + HH
RUHBR) = K.  

Dowód. Aby zagwarantować, że proponowane hybrydowe kształtowanie wiązki jest wykonalne, musi 

istnieć (prawa) pseudoodwrotność H, aby wykonać kształtowanie wiązki z wymuszeniem zerowym (ZF) 

z alokacją mocy jako cyfrowy formator wiązki, tj. VD = HH(HHH )−1P1/2 . Bazując na wynikach w kanale 

macierz powinna spełniać tę rangę(HD + HH
RUHBR) = K. 

!ƴŀƭƛȊŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ ōŜȊƪƻƳƽǊƪƻǿŜƎƻ ǎȅǎǘŜƳǳ ǿǎǇƻƳŀƎŀƴŜƎƻ wL{ 

W tej części przeanalizowano odpowiednio wpływ mocy nadawczej, liczby RIS i wielkości każdego RIS 

na efektywność energetyczną bezkomórkowego systemu wspomaganego RIS. 1. Wpływ mocy 

nadawczej: Jak podano w problemie maksymalizacji efektywności energetycznej (3.37), moc nadawcza 

jest jedną z kluczowych zmiennych optymalizacyjnych. W tej części analizujemy wpływ mocy 

nadawczej na efektywność energetyczną w systemie bezkomórkowym wspomaganym RIS. 

Twierdzenie 3.1 Sprawność energetyczna rośnie szybko przy niskim budżecie mocy nadawczej 

dostępnym w każdej BS n, tj. P(n)
T, i stopniowo spłaszcza się, gdy P(n)

T jest wystarczająco duże. 

Dowód. W oparciu o problem (3.42), efektywność energetyczną η przy wysokim SNR można zapisać 

jako 

 

gdzie (a) otrzymuje się z własności funkcji logarytmicznej . Stąd pochodna efektywności energetycznej 

η względem ΣKk=1 pk można otrzymać poniższym worem. 



 
 

 

Łatwo jest stwierdzić, że mianownik jest dodatni. Cząsteczkę definiujemy jako h(pk), gdy moc 

nadawania dąży do zera, h(pk) jest również dodatnia, wyrażona przez 

 

Pochodna h(pk) względem ΣKk=1 pk może być wyrażona wzorem 

 

gdzie  jest w przybliżeniu równa stopie sumy, która jest dodatnia, a zatem h’(pk) < 0. 

Dlatego równanie  ma unikalne rozwiązanie ΣKk=1 p*
k i to spełnia 

 

Zatem przy niskim budżecie mocy nadawania dostępnym w każdej BS n, tj. P(n)
T, wydajność 

energetyczna rośnie wraz z P(n)
T. Jednakże, gdy P(n)

T jest wystarczająco duże, aby osiągnąć  ΣKk=1 pk  = 

ΣKk=1 p*
k, każde pk już nie rośnie, ponieważ P(n)

T nadal rośnie, a zatem energia wydajność stopniowo 

spada. To kończy dowód.  

2. Wpływ liczby RIS: Aby poprawić wydajność energetyczną, wdraża się wiele RIS w celu stworzenia 

korzystnych warunków propagacji poprzez konfigurowalne odbicie od BS do użytkowników w celu 

usprawnienia komunikacji bez komórek. Dlatego ważne jest, aby przeanalizować wpływ liczby RIS na 

efektywność energetyczną przy ustalonej całkowitej liczbie BS i RIS. Pomijając pozycje dotyczące łącza 

bezpośredniego HD, które nie jest związane z liczbą RIS M, moc nadawczą przydzieloną sygnałom 

przeznaczonym dla użytkownika k można wyrazić wzorem 

(3.60) 

gdzie (a) uzyskuje się przez dobrze znany efekt utwardzania kanałów w systemach komunikacyjnych 

MIMO. W szczególności, gdy liczba anten odbiorczych (lub nadawczych) rośnie przy jednoczesnym 



 
 

utrzymywaniu stałej liczby anten nadawczych (lub odbiorczych), wektory kolumnowe (lub wektory 

rzędowe) macierzy propagacji są asymptotycznie ortogonalne. Dlatego mamy 

 

gdzie I oznacza macierz tożsamości. Co więcej, macierz przesunięcia fazowego Q spełnia QQH = I, 

ponieważ Q jest macierzą diagonalną, w której moduł każdego elementu wynosi 1, tj. |qm,l| = 1, ᶅ m, l. 

Można zatem otrzymać przybliżony wzór (a) w (3.60). Na podstawie (3.60) przedstawiamy następujące 

twierdzenie. 

Twierdzenie 3.2 Gdy duża liczba elementów RIS jest rozmieszczona w celu wspomagania systemu 

bezkomórkowego, tj. M × L→∞, efektywność energetyczna spada wraz ze wzrostem liczby RIS. 

Dowód. Na podstawie (3.42) efektywność energetyczną η przy wysokim SNR można zapisać jako 

 

gdzie N0 to całkowita liczba BS i RIS, tj. N0 = N + M. Dlatego pochodną efektywności energetycznej η po 

liczbie RIS M można podać jako 

(3.63) 

gdzie c1 = 2BK/ln2 , c2 = BΣKk=1 log2(L2VH
D,kVD,kσ−2), c3 = ωL2Tr(VH

DVD), c4 = LPR - PB i c5 = KPU + N0PB. 

Mianownik można zapisać jako (M3/2 c4 + M1/2 c5 + M5/2 c3)2, co jest dodatnie. Udowodnimy teraz, że 

licznik (3,63) jest ujemny. W uproszczeniu licznik można zapisać jako (3.64), 

 

gdzie termin 3 jest oczywisty, nie dodatni. Wartość wyrazów 1 i 2 jest udowodniona w następujący 

sposób. 

Dowód. 1 < 0: Wyraz 1 może być ujemny, jeśli c1 < c2. Zgodnie z nierównością Jensensa mamy 

 



 
 

Rozważmy przypadek o wysokim SNR, K log2 K jest na tyle małe, że można je pominąć w porównaniu z 

wyrażeniami po lewej stronie, które są równoważne z szybkością sumowania w systemie 

bezkomórkowym z jednym RIS. Stąd c2 można zapisać jako 

 

Niech c1 < c2 mamy  

 

Upraszczając, można go podać jako 

 

gdzie e jest liczbą Eulera, Tr(VH
DVD)σ−2 można uznać za wartość większą niż 1, gdy SNR jest wysoki. 

Ponieważ każdy RIS opiera się na kombinacji wielu programowalnych elementów promieniujących w 

celu realizacji odbicia sygnału, ogólnie liczba elementów każdego RIS L jest większa niż e. Zatem c1 < c2 

zachodzi, a zatem wyraz 1 jest ujemny. 

 Dowód. 2 < 0: Opierając się na założeniu z Twierdzenia 3.2, tj. M×L → ∞, mamy 

 

W szczególności zachodzi c5 < M2c3. Pomnóż obie strony przez c1, mamy c1c5 < M2c1c3. Ponieważ M2c1c3 

< M2c2c3, mamy c1c5 <M2c2c3. Dlatego wyraz 2 jest ujemny.  

3. Wpływ rozmiaru RIS: Każdy RIS opiera się na kombinacji wielu programowalnych elementów 

promieniujących w celu realizacji pożądanej transformacji fal nadawanych, odbieranych lub odbijanych 

.Ujawniamy teraz wpływ wielkości każdego RIS, tj. liczby elementów każdego RIS L, na wydajność 

energetyczną.  

Lemat 3.3 Efektywność energetyczna systemu bezkomórkowego wspomaganego RIS dąży do zera, gdy 

rozmiar każdego RIS dąży do nieskończoności, tj.  

Dowód. Gdy rozmiar każdego RIS dąży do nieskończoności, tj. L → ∞, w oparciu o (3.42) i (3.60), 

efektywność energetyczna η przy wysokim SNR może zostać przepisana jako (3.70). 

 

Jest oczywiste, że efektywność energetyczna dąży do zera, gdy rozmiar każdego RIS dąży do 

nieskończoności, tj.  



 
 

Twierdzenie 3.3 Wraz ze wzrostem rozmiaru każdego RIS L, wydajność energetyczna systemu 

bezkomórkowego wspomaganego przez RIS najpierw wzrasta, a następnie stopniowo spada do zera, 

jeśli עs/M·PR > ln NPT /kσ2 . 

Dowód Gdy rozmiar każdego RIS dąży do 1, tj. L → 1, SNR u użytkownika k można wyrazić wzorem 

 

gdzie ak = E[hm,l,khH
m,l,k]VH

D,kVD,k/σ2 a hm,l,k jest kanałem pomiędzy BS do użytkownika k przez l-ty element 

RIS m. (a) uzyskuje się dzięki właściwościom formatora wiązki ZF podanym w (3.41). Zgodnie z 

właściwością funkcji logarytmicznej mamy E[log2(1 + SNRk)] ≈ log2(1 + E[SNRk]), efektywność 

energetyczną można zapisać jako 

 

Dlatego pochodną efektywności energetycznej η w odniesieniu do wielkości każdego RIS L można 

podać jako 

 

gdzie mianownik jest gwarantowany jako dodatni. Definiujemy licznik jako g(L), niech g(L) > 0, mamy

 

gdzie lewa strona jest nie mniejsza niż עs, a prawa strona nie jest większa niż ln(NPT/σ2 · MPR. Dlatego, 

gdy system bezkomórkowy wspomagany RIS spełnia warunek עs/M·PR > ln NPT/kσ2 , to mamy g(L) > 0. 

Na podstawie Lematu 3.3 efektywność energetyczna systemu bezkomórkowego wspomaganego RIS 

wzrasta, gdy rozmiar każdy RIS L jest mały, a następnie stopniowo spada do zera, jeśli  עs/M·PR > ln 

NPT/kσ2. To kończy dowód. 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji oceniamy nasz proponowany algorytm EEM dla bezkomórkowego systemu 

wspomaganego RIS pod względem efektywności energetycznej. Pokazujemy, w jaki sposób na 

efektywność energetyczną wpływa moc transmisji na BS, liczba RIS, rozmiar każdego RIS oraz liczba 

bitów kwantyzacji dla dyskretnych przesunięć fazowych. Dla porównania następujące schematy są 

uważane za wzorce. 



 
 

1. Konwencjonalny system anten rozproszonych: Wiele anten rozproszonych jest rozmieszczonych 

zdalnie, a nie centralnie w stacjach bazowych. Dla rzetelnego porównania zakładamy, że rozproszone 

anteny w DAS i elementy RIS w proponowanym schemacie mają tę samą liczbę i lokalizacje, ponieważ 

każdy element RIS może być postrzegany jako antena daleko od BS. 

2. Przypadek bez RIS: konwencjonalne sieci komunikacji bezprzewodowej zorientowane na 

użytkownika bez RIS. K użytkowników z pojedynczą anteną jest obsługiwanych jednocześnie przez N 

stacji bazowych. 

3. Konwencjonalny system bezkomórkowy: Konwencjonalne bezkomórkowe sieci komunikacyjne bez 

RIS. W odróżnieniu od przypadku bez RIS, wszystkie RIS zastępujemy BS, tj. liczba BS jest ustawiona 

jako N + M. 

4. Algorytm losowego przesunięcia fazowego: Przesunięcie fazowe każdego elementu RIS jest 

wybierane losowo z możliwego zestawu .ꞈ 

5. Wyczerpujący algorytm wyszukiwania: Traktujemy wyczerpujące wyszukiwanie jako górną granicę 

oceny wydajności energetycznej algorytmu EEM, w którym przesunięcia fazowe każdego elementu RIS 

są wybierane przez przechodzenie przez możliwy zbiór .ꞈ 

Do propagacji używamy UMa model utraty ścieżki jako model utraty ścieżki w kanale zależnym od 

odległości. BS i RIS są równomiernie rozmieszczone w kręgach wokół użytkowników w promieniu 150 

m. Użytkownicy są równomiernie rozmieszczeni w okręgu o promieniu 20 m. Odległość między dwiema 

sąsiednimi antenami w stacji bazowej wynosi 1m. W przypadku zanikania na małą skalę zakładamy 

model kanałów zanikających Ricia dla wszystkich zaangażowanych kanałów. Parametry symulacji 

ustala się na podstawie istniejących prac, jak podano w tabeli. 

 

Rysunek   



 
 

 

 

przedstawia efektywność energetyczną bezkomórkowego systemu MIMO wspomaganego przez RIS w 

porównaniu z mocą nadawania na BS PT, uzyskaną za pomocą różnych algorytmów z 3 RIS (tj. M = 3). 

Każdy RIS składa się z 64 elementów (tj. L = 64), liczba bitów kwantyzacji dla dyskretnych przesunięć 

fazowych b jest ustawiona na 3. Obserwujemy, że efektywność energetyczna różnych systemów rośnie 

szybko przy niskiej mocy nadawania na BS PT i stopniowo spłaszcza się wraz ze wzrostem PT, jak 

udowodniono w Twierdzeniu 3.1. Można zauważyć, że proponowany algorytm EEM osiąga lepszą 

wydajność energetyczną niż algorytm losowego przesunięcia fazowego i działa bardzo blisko algorytmu 

wyszukiwania wyczerpującego. W porównaniu z przypadkiem bez RIS obserwujemy, że te RIS 

wdrożone w systemie bezkomórkowym mogą skutecznie poprawić efektywność energetyczną systemu 

komunikacji wielu użytkowników, nawet w przypadku RIS z losowym przesunięciem fazowym. W 

porównaniu z konwencjonalnym DAS można zauważyć, że wydajność energetyczna jest lepsza w 

systemach bezkomórkowych wspomaganych przez RIS, ponieważ sygnały są przesyłane większą liczbą 

niezależnych ścieżek (tj. zasoby są lepiej wykorzystywane. Jednakże, przy niskiej mocy nadawania na 

BS PT, efektywność energetyczna konwencjonalnych systemów bezkomórkowych jest wyższa niż w 

proponowanym schemacie. Dzieje się tak, ponieważ konwencjonalne systemy bezkomórkowe 

zapewniają większą moc nadawania przez większą liczbę stacji BS, uzyskując w ten sposób wyższą 

sumaryczną szybkość transmisji, która jest głównym czynnikiem wpływającym na efektywność 

energetyczną, gdy całkowity budżet mocy nadawania dostępny we wszystkich stacjach BS jest bardzo 

niski. na BS jest większy niż 10 dBm, statyczny pobór mocy sprzętu staje się jednym z dominujących 

elementów efektywności energetycznej, a zatem proponowany przez nas system może osiągnąć lepszą 

wydajność energetyczną niż konwencjonalne systemy bezkomórkowe. Aby w pełni zbadać, w jaki 

sposób RIS jako efektywne kosztowo urządzenia wpływają na efektywność energetyczną systemu 

bezkomórkowego, oceniamy wydajność przy różnej liczbie RIS przy ustalonej całkowitej liczbie BS i RIS, 

tj. N0 = N + M jest stałą . Konkretnie, Rysunek 3.12 pokazuje efektywność energetyczną w funkcji liczby 

RIS M przy N0 = 10, PT = 30 dBm, L = 64 i różnej liczbie bitów kwantyzacji b, a konwencjonalny DAS jest 

uważany za punkt odniesienia.  



 
 

 

Wraz ze wzrostem liczby bitów kwantyzacji RIS b rośnie statyczny pobór mocy przez sprzęt każdego 

RIS, jak pokazano w tabeli.  

 

Można zauważyć, że efektywność energetyczna wzrasta wraz z liczbą RIS M dla wdrożenia RIS na małą 

skalę. Ta liczba sugeruje również, że zarówno nachylenie, jak i wartość efektywności energetycznej w 

stosunku do liczby wdrożonych RIS zmniejszają się wraz z bitami kwantyzacji RIS, ponieważ wyższa 

rozdzielczość RIS powoduje znacznie wyższy sprzętowy pobór mocy statycznej. Wraz ze wzrostem 



 
 

liczby RIS M, tj. M × L → ∞, efektywność energetyczna maleje, jak wykazano w Twierdzeniu 3.2. 

Optymalna liczba rozmieszczonych RIS M pojawia się przy mniejszej wartości przy wyższym poziomie 

bitów kwantyzacji RIS b, zwłaszcza przy ciągłych przesunięciach fazowych, ze względu na większe 

zużycie energii. W przypadku ciągłym efektywność energetyczna spada, gdy więcej BS jest 

zastępowanych przez RIS ze względu na wysoki statyczny pobór mocy sprzętu i pasywny charakter. W 

porównaniu z konwencjonalnym DAS można zauważyć, że proponowany schemat osiąga lepszą 

efektywność energetyczną przy różnych RIS, a optymalne M pojawia się przy większej wartości. Dzieje 

się tak, ponieważ sygnały są przesyłane zarówno przez łącza bezpośrednie, jak i odbite, co oznacza, że 

zasoby przestrzenne są lepiej wykorzystywane. Co więcej, niższy sprzętowy pobór mocy statycznej 

przez RIS zapewnia kolejny wymiar poprawy efektywności energetycznej. Rysunek  pokazuje wpływ RIS 

w rozmiarze L na wydajność energetyczną przy PT = 30 dBm i b = 3.  

 

Można zauważyć, że bezkomórkowy system wspomagany RIS osiąga lepszą wydajność energetyczną 

niż konwencjonalny DAS z różnymi rozmiarami RIS . Możemy również zaobserwować, że wraz ze 

wzrostem liczby elementów każdego RIS, efektywność energetyczna najpierw wzrasta, a następnie 

maleje, ponieważ statyczny pobór mocy każdego RIS rośnie wraz z liczbą elementów w każdym RIS L, 

co weryfikuje naszą analizę teoretyczną w Propozycja 3.3. Optymalny rozmiar RIS L pojawia się przy 

mniejszej wartości, gdy więcej RIS jest wdrażanych w systemie bezkomórkowym. Rysunek przedstawia 

wskaźnik sumy w funkcji wielkości każdego RIS L z różną liczbą RIS w systemie bezkomórkowym.  



 
 

 

Moc nadawania na BS PT jest ustawiona na 30 dBm, a liczba bitów kwantyzacji dla dyskretnego 

przesunięcia fazowego b jest ustawiona na 3. Wraz ze wzrostem liczby elementów każdego RIS, 

szybkość sumowania rośnie i stopniowo zbliża się do stabilnej wartości. Co więcej, wraz ze wzrostem 

liczby RIS zmniejsza się różnica między krzywymi uzyskanymi przy różnych rozmiarach każdego RIS, 

ponieważ większa skala rozmieszczenia RIS zwykle zapewnia większą swobodę generowania wiązek 

kierunkowych. 

Rysunek przedstawia efektywność energetyczną w funkcji liczby iteracji dla różnych rozmiarów każdej 

sieci RIS.  

 



 
 

Moc transmisji na BS PT jest ustawiona na 30 dBm, a liczba bitów kwantyzacji dla dyskretnych 

przesunięć fazowych b jest ustawiona na 3. Można zauważyć, że prędkość konwergencji spada, gdy 

rozmiar każdego RIS L rośnie, ponieważ więcej zmiennych musi być zoptymalizowany. Zauważamy, że 

algorytm może być zbieżny w większości przypadków w ciągu 12 iteracji. W związku z tym analiza 

konwergencji został zweryfikowany, a złożoność jest akceptowalna. 

Podsumowanie 

W tej sekcji rozważyliśmy bezkomórkowy system MIMO wspomagany przez RIS, w którym kilka BS jest 

skoordynowanych, aby służyć różnym użytkownikom przy pomocy wielu RIS. Aby zmaksymalizować 

efektywność energetyczną, zaproponowaliśmy schemat HBF, w którym cyfrowe kształtowanie wiązki i 

analogowe kształtowanie wiązki oparte na RIS są wykonywane odpowiednio w BS i RIS. Problem 

maksymalizacji efektywności energetycznej został sformułowany i rozwiązany przez proponowany 

przez nas algorytm EEM w sposób iteracyjny. Wyniki symulacji pokazują, że przy takiej samej mocy 

nadawania w całym systemie, bezkomórkowy system wspomagany przez RIS zapewnia lepszą 

efektywność energetyczną w porównaniu z systemami konwencjonalnymi. Zarówno z analizy 

teoretycznej, jak i wyników liczbowych można wyciągnąć trzy uwagi, dostarczając wglądu w 

projektowanie bezkomórkowych systemów wspomaganych przez RIS. 

• Efektywność energetyczna gwałtownie wzrasta wraz z mocą nadawania każdego BS PT i stopniowo 

spada, gdy PT jest wystarczająco duży. 

• Efektywność energetyczna wzrasta wraz z liczbą RIS M dla wdrożenia RIS na małą skalę, a następnie 

spada wraz ze wzrostem M, co wskazuje, że istnieje optymalna liczba wdrożonych RIS, aby 

zmaksymalizować efektywność energetyczną. 

• Wraz ze wzrostem rozmiaru każdego RIS, efektywność energetyczna najpierw wzrasta, a następnie 

spada, podczas gdy wskaźnik sumaryczny rośnie i stopniowo zbliża się do stabilnej wartości, co 

wskazuje, że istnieje kompromis między efektywnością energetyczną a wskaźnikiem sumarycznym, 

określanym przez wielkość każdego RYS. 

Dodatek 

Niech ∂f(Q)/∂θm,l= 0, upraszczając, mamy 

 

gdzie b1 = j (a1a6 −a2a5), b2 = 2j (a1a7 −a3a5), b3 = j (3a1a8 +a2a7 −a3a6 − 3a4a5), b4 = 2j(a2a8 − a4a6) i b5 = j 

(a3a8 − a4a7) . Zgodnie ze wzorem Eulera i pomocniczym wzorem kąta równanie to można zapisać jako 

(3.76) 

 

Tutaj tan γ1 = Im{b5−b1}/Re{b1+b5} i tan γ2 = Im{b4−b2} /Re{b2+b4} . Po rozwinięciu wyrażenia na lewo 

od równości przez sin α = 2 tan α/2/ 1+tan2α i sin(α + β) = sin α cos β + cos α sin β, (3.76) można zapisać 

jako równanie kwartalne jedna niewiadoma, tj. tan θm,l /2 , które można łatwo rozwiązać. Rozwiązanie 

równania oznaczamy przez χ. 
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Motywacje 

Rosnąca liczba urządzeń mobilnych w ostatniej dekadzie spowodowała pilne zapotrzebowanie na 

szybkie usługi transmisji danych w przyszłych systemach komunikacji bezprzewodowej. Chociaż 

opracowano różne technologie w celu wzmocnienia sygnałów docelowych, takie jak systemy 

przekaźnikowe i MIMO, operatorzy sieci nieustannie walczą o zbudowanie sieci bezprzewodowych, 

które mogą gwarantować wysoki QoS w obecności trudnych środowisk propagacji bezprzewodowej ze 

względu na niekontrolowane interakcje przesyłanych fal z otaczającymi obiektów i ich destrukcyjną 

ingerencję w odbiorniki. Na szczęście niedawny rozwój systemów RIS stworzył nowe możliwości 

umożliwienia kontroli bezprzewodowych środowisk propagacyjnych. Można to osiągnąć poprzez 

kontrolowanie przesunięć fazowych uderzających radiotelefonów w RIS, tak aby sygnały padające 

mogły być odbijane w kierunku zamierzonych odbiorników. W tej sekcji proponujemy wykorzystanie 

potencjału RIS jako korektora przestrzennego w celu rozwiązania problemu zanikania 

wielościeżkowego. Konkretnie, rozważamy wieloużytkownikowy system komunikacji MISO łącza w dół, 

w którym niektóre kontrolowane ścieżki są wprowadzane przeciwko efektowi zanikania wielu ścieżek 

przez RIS. W odróżnieniu od tradycyjnych systemów komunikacyjnych, w których wyrównanie może 

być wykonane tylko w odbiornikach, proponowany schemat może osiągnąć wyrównanie w procesie 

transmisji, dzięki czemu wielu użytkowników może współdzielić ten sam RIS, co jest bardziej opłacalne. 

Ponieważ jednak celem korektora przestrzennego jest zmniejszenie interferencji międzysymbolowej 

(ISI), projekt przesunięcia fazowego RIS do zastosowań kształtowania wiązki nie może być zastosowany 

bezpośrednio. W tym celu formułujemy problem minimalizacji ISI poprzez optymalizację przesunięć 

fazowych w RIS i proponujemy algorytm efektywnego rozwiązania tego problemu. Wyniki symulacji 

weryfikują skuteczność korektora przestrzennego opartego na RIS, a także omówiono wpływ wielkości 

RIS na wydajność. 

Model systemu 

Jak pokazano na rysunku, rozważamy wieloużytkownikową sieć komunikacyjną MISO wspomaganą RIS 

łączem w dół, składającą się z jednej stacji bazowej (BS) z M anten i K użytkowników z pojedynczą 

anteną , oznaczonych jako fi = {1, . . . , K}.  

 



 
 

Aby zmniejszyć ISI, RIS jest wdrażany jako korektor przestrzenny. RIS składa się z N sterowanych 

elektrycznie elementów o długości a, oznaczonej jako ﬞ = 1, . . . , N. Każdy element może regulować 

swoje przesunięcie fazowe, przełączając diody dodatnie-wewnętrzne-ujemne (PIN) między stanami 

„ON” i „OFF”. Ze względu na pewne ograniczenia fizyczne zmiana stanu dla każdej diody PIN może 

kosztować trochę czasu. W niniejszej pracy zakładamy, że w rozważanym okresie przesunięcie fazowe 

dla każdego pierwiastka jest stałe. Zdefiniujmy θn jako przesunięcie fazowe dla elementu n, a 

współczynnik odbicia elementu n można zapisać jako Γn = Γe −jθn , gdzie Γ  ɴ[0, 1] jest stałą. Dla każdego 

użytkownika może otrzymać dwa promienie sygnałów. Pierwszy promień to bezpośrednie łącze z BS, 

na które składają się rozproszone sygnały z otoczenia. Definiujemy gD
k(t) jako odpowiedź impulsową 

kanału bezpośredniego łącza od BS do użytkownika k, która modeluje niezależne szybkie zanikanie i 

utratę ścieżki. Mówiąc konkretnie, gD
k(t) można zapisać jako 

 

gdzie hDk(t) jest współczynnikiem szybkiego zanikania spowodowanym efektem wielościeżkowym, a 

βD
k jest tłumieniem ścieżki związanym z odległością dk między stacją bazową a użytkownikiem k, tj. βD

k 

= Gd−αk . Tutaj G jest znormalizowanym współczynnikiem dla bezpośredniego łącza, a α jest 

wykładnikiem utraty ścieżki. Drugi promień to łącze odbiciowe przez RIS. Każdy element RIS będzie 

odzwierciedlał sygnały incydentów z BS do użytkowników, aby wyeliminować efekt wielościeżkowy. 

Definiujemy gRn,k(t) jako odpowiedź impulsową kanału łącza odbiciowego przez element RIS n do 

użytkownika k, która obejmuje również niezależne szybkie zanikanie i utratę ścieżki. W szczególności 

gR
n,k(t) można zapisać jako 

 

gdzie hRn,k(t) to współczynnik szybkiego zaniku, a βR
n,k to tłumienność trasy związana z odległością ln 

między BS a n-tym elementem RIS oraz odległością ln,k między n-tym elementem RIS a użytkownikiem 

k. Zgodnie z wynikiem  mamy βR
n,k = G(lnln,k)-α gdzie G jest znormalizowanym współczynnikiem dla łącza 

odbiciowego. Warto zaznaczyć, że odległość do różnych elementów RIS możemy przybliżyć jako 

odległość do środka RIS, gdy ln, ln,k  >> a . Zatem mamy   , gdzie jest utratą 

ścieżki łącza przechodzącego przez środek RIS. Zdefiniuj jednobitowy sygnał dla użytkownika k jako 

sk(t), a sygnał odebrany przez użytkownika k można zapisać jako 

 

gdzie z  jest operatorem splotu. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

Celem tego artykułu jest zmniejszenie ISI poprzez korektor przestrzenny oparty na RIS. Poniżej 

przedstawimy najpierw, jak wyodrębnić ISI za pomocą analizy zniekształceń szczytowych i sformułować 

problem minimalizacji ISI. Ekstrakcja ISI: Zakładając, że yk(t) osiąga swoje maksimum przy t = 0, a T jest 

interwałem próbkowania dla jednego bitu. ISI dla użytkownika k można zapisać jako 



 
 

 

przy założeniu, że przesyłany jest tylko jeden bit. W praktyce będziemy rozważać ISI tylko w oknie. 

Sformułowanie problemu: Należy zauważyć, że RIS nie jest wyposażony w żadne komponenty 

opóźniające, a zatem nie może kontrolować rozprzestrzeniania się wielu ścieżek. W praktyce 

wybierzemy granicę, która obejmuje najbardziej znaczący ISI, aby ułatwić obliczenie ISI. Dlatego celem 

korektora przestrzennego jest zmniejszenie energii pozostałej ISI w rozpatrywanej granicy po 

wyrównaniu. Ze względu na uczciwość zminimalizujemy maksymalną moc ISI wśród tych 

użytkowników, dostosowując przesunięcia fazowe w RIS. Matematycznie problem optymalizacji 

można zapisać jako 

 

 gdzie η jest maksymalną potęgą ISI wśród tych użytkowników, a Izk jest koniugatem Ik. 

Projekt algorytmu 

W tej sekcji zaproponujemy algorytm optymalizacji przesunięcia fazowego (PSO) w celu efektywnego 

rozwiązania problemu (P1). Zdefiniuj (ꞈ·) jako operator transformacji Fouriera. Niech HD
k(ω) = (ꞈgD

k 

(t)), HR
n,k(ω) = (ꞈgR

n,k(t)), Sk(ω) = (ꞈsk(t)) i Yk(ω) = (ꞈyk(t)). Z tymi zapisami mamy 

 

Zgodnie z definicją transformacji Fouriera mamy 

 

Dlatego możemy mieć następujące równanie 

 

Należy zauważyć, że przesunięcia fazowe RIS nie będą miały wpływu na yk(0), ponieważ opóźnienie 

transmisji przez RIS jest zazwyczaj dłuższe niż bezpośrednie. Zmotywowani tą obserwacją, 

optymalizujemy Yk(0) poprzez dostrajanie przesunięć fazowych RIS. Poniżej omówimy, jak znaleźć 

optymalne przesunięcia fazowe. Mając yk(0), problem optymalizacji (P1) można rozwiązać techniką 

Lagrange'a-Dual. Niech μk będzie mnożnikiem Lagrange'a odpowiadającym ograniczeniu ISI dla 

użytkownika k, Lagrange'a można zapisać jako 



 
 

(3.85) 

a podwójny problem można zapisać jako 

 

Problem ten można rozwiązać metodą gradientową. W l-tej iteracji problemy pierwotne i dualne są 

rozwiązywane w następujący sposób:  

Problem pierwotny: W problemie pierwotnym rozwiązujemy θn i η mając wartość μk. Mówiąc 

konkretnie, mamy 

 

gdzie [a]+ = max{0, a}, δη i δθ to odpowiednio rozmiary kroków η i θn. Tutaj gradienty można obliczyć za 

pomocą 

(3.90) 

 

gdzie Yk(0) = Ak,n + Bk,ne−jθn . Szczegółowy dowód (3.90) podano w Dodatku. 

Problem dualny: W problemie dualnym ustalamy wyniki θn i η i rozwiązujemy zmienną dualną μk. μk 

można aktualizować w następujący sposób: 

 

gdzie Yl+1
k(0) uzyskuje się przez θl+1

n, a δμ jest wielkością kroku μk. Algorytm PSO można podsumować 

jako schemat blokowy przedstawiony na rysunku.  



 
 

 

W każdej iteracji używamy metody pierwotnego i podwójnego gradientu, aby uzyskać przesunięcia 

fazowe θn i maksymalną moc ISI η dla wszystkich użytkowników. Warunek zakończenia polega na tym, 

że różnica wartości celu dla dwóch kolejnych iteracji jest mniejsza niż z góry określony próg σ. Warto 

zaznaczyć, że otrzymane rozwiązanie jest lokalnie optymalny, ponieważ pierwotny problem nie jest 

wypukły. Złożoność proponowanego algorytmu PSO powinna wynosić O(√K log(1/σ )). Oznacza to, że 

możemy dostosować złożoność zgodnie z wymaganiami aplikacji, dostrajając σ. 

Uwaga 3.1 Gdy pominiemy zanik i liczba elementów RIS jest parzysta, filtr RIS może osiągnąć co 

najmniej taką samą wydajność jak filtr bez RIS pod względem maksymalnej mocy ISI. Możemy to 

osiągnąć ustawiając przesunięcia fazowe o dwa sąsiednie elementy odpowiednio jako 0 i π. 

Wyniki symulacji 

W tej sekcji oceniamy wydajność proponowanego algorytmu PSO. Parametry dobierane są zgodnie ze 

standardem 3GPP oraz istniejącą pracą . Wysokość BS wynosi 25m. Ustawiamy liczbę użytkowników K 

= 4 i liczbę anten M = 10. Użytkownicy są równomiernie rozmieszczeni na kwadracie, którego długość 

bok ustalono na 100 m, a odległość od centrum tego obszaru do BS wynosi 100 m. RIS jest umieszczony 

równolegle do kierunku od BS do środka obszaru użytkownika, a odległość pozioma od BS do RIS 

wynosi 100 m. Zakładamy, że odległość między środkiem RIS a rzutowanym punktem BS na płaszczyznę 

RIS wynosi D = 50 m. Środek RIS znajduje się pośrodku między BS a placem o wysokości 25 m. 

Częstotliwość nośna jest ustawiona na 5,9 GHz, rozmiar elementu RIS jest ustawiony jako a = 0,02 m, 

a liczba elementów RIS jest ustawiona jako N = 100. Zakładamy również, że RIS jest w pełni 

odzwierciedlony, tj. Γ = 1. Dla modelu kanałowego wykładnik tłumienia ścieżki jest ustawiony jako α = 

2. Znormalizowany współczynnik G = G’ = −43 dB. Model stochastyczny jest używany do uchwycenia 

efektu wielościeżkowego. Dla promienia bezpośredniego zakładamy, że istnieją ścieżki L i każdy 

element RIS odpowiada ścieżce odbicia. Interwał próbkowania jest ustawiony na T = 1 ms. Ustawiamy 

próg zbieżności δ = 0,01. Wszystkie wyniki liczbowe uzyskano w wyniku 300 symulacji Monte Carlo. Dla 

porównania przedstawiamy również wydajność następujących schematów: (1) Schemat losowego 

przesunięcia fazowego (RPS): przesunięcie fazowe dla każdego elementu RIS jest wybierane losowo; 

(2) Schemat dyskretnego przesunięcia fazowego (DPS): przesunięcie fazowe dla każdego elementu RIS 

jest dyskretne, tj. 2-bitowe określone ilościowo w tej symulacji. Wybierzemy wartość przesunięcia 

fazowego, która jest najbliższa rozwiązaniu otrzymanemu przez proponowany algorytm PSO. (3) 

Schemat inny niż RIS: korektor przestrzenny jest usunięty. Na rys. 3.18 przedstawiamy maksymalną 

moc znormalizowanego ISI η dla różnej liczby ścieżek rozpraszania L. 



 
 

 

Tutaj normalizujemy odbieraną moc dla każdego użytkownika w t = 0 jako 1. Z tego rysunku możemy 

zauważyć, że proponowane PSO algorytm może przewyższyć inne algorytmy porównawcze. Możemy 

również dowiedzieć się, że nawet przy 2-bitowej kwantyzacji na RIS, możemy zmniejszyć o 1 dB w 

porównaniu do tego bez filtra RIS pod względem maksymalnej mocy znormalizowanego ISI, gdy L = 

100. Obserwacje te są zgodne z uwagą 3.1. Co więcej , możemy zaobserwować, że losowe przesunięcia 

fazowe w RIS mogą osiągnąć prawie taką samą wydajność jak bez RIS. Z drugiej strony η będzie 

wzrastać wraz ze wzrostem liczby dróg rozpraszania L, a korzyści płynące z filtru RIS będą maleć z 

powodu ograniczonej wielkości RIS. Na rysunku 3.19 wykreślamy maksymalną moc znormalizowanego 

ISI η dla różnych rozmiarów RIS √N.  

 

 



 
 

Możemy zaobserwować, że η zmniejszy się wraz z większym rozmiarem RIS, ponieważ może zapewnić 

większą różnorodność do optymalizacji. Ponadto η będzie mniejsze przy wyższym współczynniku 

odbicia Γ . Przy założeniu, że przesunięcia fazowe w RIS są ciągłe, większy współczynnik odbicia zapewni 

więcej opcji dotyczących amplitudy promieni odbitych, a tym samym może osiągnąć lepszą wydajność. 

Streszczenie 

W tej sekcji zaproponowaliśmy sztuczne wprowadzenie kontrolowanych ścieżek w celu złagodzenia 

zanikania wielościeżkowego w RIS. W związku z tym korekcję można przeprowadzić przed odbiorem 

sygnału. Aby wyeliminować ISI dla wielu użytkowników, sformułowaliśmy problem optymalizacji 

przesunięcia fazowego i zaproponowaliśmy iteracyjny algorytm do jego rozwiązania. Z analizy 

symulacji możemy wyciągnąć następujące wnioski: (1) Proponowany filtr przestrzenny oparty na RIS 

może skutecznie zredukować ISI. Nawet przy kwantyzacji 2-bitowej wydajność proponowanego 

schematu jest wciąż lepsza niż bez RIS; (2) ISI zostanie dodatkowo zmniejszony wraz z większym RIS. 

Dodatek 

Zgodnie z definicją w (3.85) mamy 

 

Z definicjami Ak,n i Bk,n mamy 

 

To kończy dowód. 

Wykrywanie i lokalizacja RF wspomagane przez RIS 

W przyszłych systemach komórkowych lokalizacja i wykrywanie będą wbudowane w określone 

aplikacje, aby wspierać elastyczną i bezproblemową łączność. Kierując się tym trendem, istnieje 

zapotrzebowanie na rozwiązania wykrywające o wysokiej rozdzielczości i dokładności lokalizacji na 

poziomie cm. Na szczęście dzięki niedawnemu opracowaniu nowych materiałów rekonfigurowalne 

inteligentne powierzchnie (RIS) dają możliwość zmiany kształtu i kontrolowania charakterystyk 

elektromagnetycznych środowiska, co można wykorzystać do poprawy wydajności wykrywania i 

lokalizacji 

Wykrywanie 2D 

Motywacje 

Ostatnio szczególne zainteresowanie budzi wykorzystanie szeroko rozpowszechnionych sygnałów 

radiowych w aplikacjach wykrywania bezprzewodowego. W odróżnieniu od metod opartych na 

urządzeniach do noszenia lub kamerach monitorujących, techniki wykrywania RF nie wymagają 

kontaktu z wykrywanymi celami i nie budzą obaw o prywatność [3]. Podstawową zasadą wykrywania 



 
 

RF jest to, że wpływ celów wykrywania na propagację sygnału bezprzewodowego może być 

potencjalnie rozpoznawany przez odbiorniki . W wykrywaniu RF rozpoznawanie postawy było jednym 

z najczęściej badanych tematów z wieloma zastosowaniami, takimi jak nadzór , życie wspomagane 

przez otoczenie  i zdalne monitorowanie stanu zdrowia . Ono ma kluczowe znaczenie dla projektowania 

systemów wykrywania RF o wysokiej dokładności rozpoznawania postawy. Rozpoznawanie postawy 

RF ma na celu automatyczne rozpoznawanie różnych pozycji człowieka, takich jak stanie, chodzenie, 

siedzenie i leżenie, poprzez analizę charakterystyki propagacji i wpływu różnych pozycji na propagację 

sygnału bezprzewodowego między czujnikami a odbiornikami [8]. Takie informacje o postawie można 

wyodrębnić z odebranych sygnałów. W literaturze zaproponowano kilka bezprzewodowych systemów 

rozpoznawania postawy z nadajnikami-odbiornikami z pojedynczą anteną: Autorzy zaprojektowali 

system rozpoznawania gestów o nazwie AllSee, który wykorzystuje detektor obwiedni do 

wyodrębniania informacji o amplitudzie odebranych sygnałów dla gestów Klasyfikacja. Autorzy 

zaproponowali system rozpoznawania postawy oparty na parze nadajników-odbiorników identyfikacji 

radiowej (RFID) i wielu znacznikach RFID, w którym postawy są rozpoznawane poprzez analizę 

wskaźników siły odbieranego sygnału. Upadek człowieka jest wykrywany poprzez analizę przesunięcia 

fazowego odbieranych sygnałów przez parę urządzeń Wi-Fi. Ponieważ jednak w kanałach przenoszona 

jest wielowymiarowa informacja o postawie, dokładność rozpoznawania postawy wzrasta wraz z liczbą 

niezależnych ścieżek odbitych między nadajnikiem a odbiornikiem . Dlatego, aby zwiększyć liczbę 

torów, zaproponowano kilka systemów z wieloantenowymi nadajnikami-odbiornikami. Zastosowano 

wiele nadajników-odbiorników do identyfikacji różnych części ludzkiego ciała, które można 

wykorzystać do rozpoznawania ludzkich postaw. Autorzy wykorzystali parę urządzeń Wi-Fi z transmisją 

3 × 3 MIMO do zbudowania systemu identyfikacji ludzi, który może dyskryminować jednostki. Poza 

tym  zastosowano układ MIMO z 16 antenami krosowymi w systemie wykrywania częstotliwości 

radiowych do rozpoznawania pozycji człowieka, takich jak pozycja stojąca, siedząca i leżąca. Jednak ze 

względu na skomplikowane i nieprzewidywalne środowiska bezprzewodowe na dokładność i 

elastyczność rozpoznawania postawy duży wpływ ma niepożądane zanikanie wielościeżkowe [15] oraz 

ograniczona liczba niezależnych kanałów od nadajników do odbiorników w konwencjonalnych 

systemach wykrywania częstotliwości radiowych. Ostatnio technika RIS została opracowana jako 

obiecująca technologia do aktywnego wykorzystania kanałów propagacyjnych w celu stworzenia 

sprzyjającego środowiska propagacyjnego. Optymalizując i programując konfiguracje, RIS jest w stanie 

dostosować kanały bezprzewodowe i wygenerować korzystną, ogromną liczbę niezależnych ścieżek do 

zwiększyć dokładność rozpoznawania postawy. W tej sekcji proponujemy oparty na RIS system 

wykrywania RF do rozpoznawania postawy człowieka. Dzięki okresowemu programowaniu konfiguracji 

RIS, opracowany system może tworzyć wiele niezależnych ścieżek przekazujących bogatsze informacje 

o postawach człowieka, aby osiągnąć wysoką dokładność rozpoznawania postawy człowieka. 

Projektowanie systemu rozpoznawania postawy opartego na RIS wiąże się z kilkoma wyzwaniami. Po 

pierwsze, w celu uzyskania wysokiej dokładności rozpoznawania postawy, konfiguracje RIS muszą być 

starannie zaprojektowane, aby stworzyć korzystne warunki propagacji dla rozpoznawania postawy w 

odbiorniku. Jednak złożoność znalezienia optymalnej konfiguracji jest niezwykle duża ze względu na 

dużą liczbę elementów RIS i różne stany w każdym elemencie RIS. Po drugie, funkcja decyzyjna dla 

rozpoznawania postawy również ma duży wpływ na dokładność rozpoznawania i jest połączona z 

optymalizacją konfiguracji RIS. Dlatego konieczna jest łączna optymalizacja konfiguracji i funkcji 

decyzyjnej, aby zmaksymalizować dokładność rozpoznawania. Aby sprostać powyższym wyzwaniom, 

rozkładamy problem na dwa podproblemy, tj. podproblem optymalizacji konfiguracji i podproblem 

optymalizacji funkcji decyzyjnej, a następnie stosujemy odpowiednio algorytm optymalizacji 

naprzemiennej i algorytm uczenia nadzorowanego, aby rozwiązać te dwa podproblemy. Co ważniejsze, 

aby zademonstrować jego zalety w praktycznych systemach, wdrażamy zaprojektowany przez nas 

system za pomocą urządzeń peryferyjnych z oprogramowaniem uniwersalnym (USRP) oraz 



 
 

przeprowadzamy symulacje i praktyczne eksperymenty, które weryfikują skuteczność naszego 

projektu systemu i proponowanych algorytmów. 

Projekt systemu 

W tej części proponujemy system rozpoznawania postawy oparty na RIS . Jak pokazano na rysunku, 

system składa się z pary jednoantenowych nadajników-odbiorników i RIS.  

 

 

RIS może odbijać i modyfikować padające sygnały wąskopasmowe z określoną częstotliwością. Bez 

utraty ogólności zakładamy, że RIS w systemie jest specjalnie zaprojektowany dla sygnałów fc. Aby 

wykonać wykrywanie RF, nadajnik w sposób ciągły przesyła jednotonowy sygnał RF o częstotliwości fc, 

który jest odbijany przez RIS i ludzkie ciało i odbierany przez odbiornik. Ponieważ nadajnik wysyła 

sygnały jednotonowe, zajęte pasmo systemu jest w przybliżeniu zerowe, co wskazuje, że system jest 

wydajny spektralnie. 

Model RIS 

RIS to sztuczna cienka warstwa elektromagnetycznych i rekonfigurowalnych materiałów, która składa 

się z N równomiernie rozmieszczonych i sterowanych elektrycznie elementów RIS, oznaczonych przez 

ﬞ . Jak pokazano na rysunk, elementy RIS są ułożone w dwuwymiarową tablicę. Każdy element RIS 

składa się z wielu metalowych łatek połączonych sterowanymi elektrycznie elementami, np. diodami 

PIN , które są montowane na powierzchni dielektrycznej. Każdą diodę PIN można przełączyć w stan ON 

lub  OFF w zależności od przyłożonego napięcia polaryzacji. O stanie elementu RIS decydują stany diod 

PIN na elemencie RIS. Każdy stan elementu RIS wykazuje swoją własną właściwość elektryczną, co 

prowadzi do unikalnego współczynnika odbicia dla padających sygnałów RF. Załóżmy, że element RIS 

zawiera diody ND PIN, a zatem element RIS można skonfigurować w 2ND możliwych stanach.  Dla 

uproszczenia zbiór wszystkich możliwych stanów każdego elementu RIS nazywamy zbiorem stanów 

dostępnych, oznaczanym przez הa. Oznaczamy, że liczba dostępnych stanów przez Na, a i-ty (i ɴ  [1,Na] 

) stan w הa jest oznaczony przez   . W tej części mamy następujące założenie: 

Założenie 1 Załóżmy, że elementy RIS nie są ze sobą skorelowane, a zatem współczynnik odbicia 

elementu RIS jest określony przez jego własny stan. Wtedy współczynnik odbicia elementu RIS dla 

określonej częstotliwości jako r(θI , θR, s), który jest funkcją kąta padania θI = (θI,1, θI,2), kąta odbicia θR 



 
 

= (θR ,1, θR,2) i jego stan s. Funkcja współczynnika odbicia zakłada , że element RIS jest znany a priori. 

Przykład kąta padania i kąta odbicia przedstawiono na rysunku. 

 

Wartość współczynnika odbicia jest liczbą zespoloną, tj. r(θI , θR, sn) ɴ  ꜟ , oraz |r(θI , θR, s)| a r(θI, θR, s) 

oznaczają odpowiednio stosunek amplitud i przesunięcie fazowe między sygnałami odbicia i padania, 

które można uzyskać poprzez symulację dla danego elementu RIS. Ponieważ model nie polega na tym, 

że RIS ma określony współczynnik odbicia dla sygnałów Tx, naszego modelu a proponowany system 

może mieć zastosowanie do scenariuszy, w których używany jest RIS zaprojektowany dla innej 

częstotliwości. Ponieważ jednak liczba elementów RIS N jest zwykle duża, niezależne sterowanie 

każdym elementem RIS jest kosztowne i nieefektywne. Aby złagodzić złożoność controllingu, elementy 

RIS dzielimy na grupy. Każda grupa zawiera taką samą liczbę elementów RIS, a elementy RIS w tej samej 

grupie znajdują się w obszarze kwadratu, jak pokazano na pierwszym rysunku, konkretnie, elementy 

RIS są równo podzielone na L grupy, a zbiór elementów RIS w l-tej grupie jest oznaczony ﬞl , co spełnia 

ﬞl ∩ ﬞl = ɲ ( lᶅ, l’  ɴ[1,L], l ≠ l‘) i ẕL
l=1ﬞ l = ﬞ  . Ponadto oznaczamy wielkość każdej grupy przez NG = 

N/L. Kontrolujemy elementy RIS w podstawowej jednostce grupy, czyli elementy RIS w tej samej grupie 

są w tym samym stanie, a różne grupy elementów RIS są sterowane niezależnie. Stan l-tej grupy jest 

oznaczony przez sl . Odwołujemy się do wektora stanu grup L, tj. s = (s1,…, sL), jako do konfiguracji RIS. 

Poprzez zmianę konfiguracji RIS jest w stanie modyfikować przebiegi odbitych sygnałów, tworząc 

kształtowanie wiązki. Wykorzystując zdolność kształtowania wiązki, RIS jest w stanie generować różne 

kształty fal, które poprawiają rozpoznawanie postawy.  

Uwaga 4.1 Zakładamy, że można pominąć korelację między różnymi elementami RIS, a zatem 

współczynnik odbicia elementu RIS zależy tylko od jego własnego stanu. Ponieważ kontrolujemy 

elementy RIS w grupie, aby były w tym samym stanie, wpływ elementów RIS w różnych stanach jest 

zmniejszony, co sprawia, że rzeczywista sytuacja bardziej zgodna z założeniem. Poza tym wyniki 

eksperymentów  weryfikują to założenie. Wykazano, że zmierzone sygnały są w zasadzie tożsame z 

sygnałami przewidywanymi w Założeniu 1. Co więcej, wyniki eksperymentów pokazują również, że 

przyjęcie tego założenia nie wpływa na wydajność systemu w zakresie uzyskiwania wysokiej 

dokładności rozpoznawania postawy. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

Jak pokazano na rysunku powyżej, para nadajników-odbiorników składa się z nadajnika i odbiornika, 

które są wyposażone w pojedyncze anteny odpowiednio do nadawania i odbierania sygnałów RF. 



 
 

Nadajnik w sposób ciągły transmituje jednostkowy sygnał pasma podstawowego na częstotliwości 

nośnej fc z mocą nadawania Pt. Antena w nadajniku jest anteną kierunkową i jest nazywana anteną Tx. 

Listek główny anteny Tx jest skierowany w stronę RIS, dlatego większość transmitowanych sygnałów 

jest odbijana i modyfikowana przez RIS. Zmodyfikowane sygnały docierają do obszaru przed RIS i są 

odbijane przez ludzkie ciało w różnych pozycjach. Antena odbiornika, zwana anteną Rx, jest dookólną 

anteną pionową, dzięki czemu można odbierać wszystkie sygnały odbite od ludzkiego ciała. Poza tym 

antena Rx znajduje się tuż pod RIS, więc sygnały odbite przez RIS nie są odbierane bezpośrednio przez 

antenę Rx. Kanał transmisyjny od nadajnika do odbiornika można modelować jako kanał Rice'a , który 

składa się z komponentu bezpośredniej linii wzroku (LoS), komponentów zdominowanych przez 

wielokrotne odbicie i komponentu wielościeżkowego. Jak pokazano na rysnku, bezpośrednia składowa 

LoS odpowiada za ścieżkę sygnału od anteny Tx do anteny Rx bez żadnego odbicia; składowa 

zdominowana przez odbicie oznacza sygnały przesyłane od nadajnika do odbiornika najkrótszymi 

drogami odbitymi od elementów RIS i ciała ludzkiego. Komponenty wielościeżkowe uwzględniają 

sygnały po odbiciu i rozproszeniu złożonego środowiska. Aby lepiej opisać odbierane sygnały w 

odbiorniku, najpierw zdefiniujemy obszar przed RIS jako obszar zainteresowania, w którym ustawione 

są ludzkie postawy. Konkretnie, obszar zainteresowania to obszar prostopadłościanu lx × ly × lz, jak 

pokazano na rysuku pwyżej. Poza tym dyskretyzujemy interesującą przestrzeń na M równych bloków 

przestrzennych, jak pokazano na rysunku . Ciało ludzkie w badanej przestrzeni można uznać za reflektor 

dla sygnałów bezprzewodowych. Dla ogólności oznaczamy współczynniki odbicia M bloków 

przestrzennych jako η = (η1,…, ηM), co jest określane jako przestrzenny wektor odbicia. Tutaj ηm (m ɴ  

[1,M]) wynosi współczynnik odbicia m-tego bloku przestrzennego dla sygnałów odbitych od RIS do 

odbiornika. Intuicyjnie, wektor odbicia przestrzennego jest określany przez postawy ludzi w 

interesującej nas przestrzeni. Na przykład, dla danej postawy, jeśli blok przestrzenny zawiera część 

ludzkiego ciała, jego współczynnik odbicia będzie niezerowy. W przeciwnym razie, jeśli m-ty blok 

przestrzeni jest pusty, ηm = 0. Innymi słowy, wektor odbicia w przestrzeni zawiera informacje o ludzkich 

postawach. Biorąc pod uwagę konfigurację s i przestrzenny wektor odbicia η, odebrany sygnał można 

wyrazić jako 

 

gdzie pierwszy człon oznacza sygnały składowej bezpośredniej LoS, drugi człon to sygnały składowych 

zdominowanych przez odbicie N × M, trzeci człon reprezentuje składową wielościeżkową, a σ oznacza 

sygnały szumu. Tutaj hd jest wzmocnieniem kanału bezpośredniej ścieżki LoS i może być obliczone 

przez 

 

gdzie λ jest długością fali sygnału nośnego, gT,los i gR,los oznaczają odpowiednio wzmocnienie nadajnika 

i odbiornika dla składowej bezpośredniej LoS, a dlozy odległość bezpośredniej ścieżki LoS od anteny Tx 

do Rx antena. Poza tym hn,m(sl, ηm) oznacza wzmocnienie kanału dla sygnałów odbitych przez n-ty 

element RIS w l-tej grupie w stanie sl (sl  ɴהa) i przez m-ty blok przestrzenny, a następnie osiągają 

odbiornik bezpośrednio. Wzmocnienie kanału hn,m(sl, ηm), które obejmuje element RIS, można obliczyć 

ze wzoru 



 
 

(4.3) 

gdzie rn,m(sl) = r(θI
n, θR

m, sl) oznacza współczynnik odbicia n-tego elementu RIS dla sygnału padania w 

kierunku m-tego bloku przestrzennego w stanie sl , gT,n jest wzmocnieniem nadajnika względem n-tego 

elementu RIS, gR,m to zysk odbiornika względem m-tego bloku przestrzennego, dn to odległość od Tx do 

n-tego elementu RIS, a dn,m oznacza odległość od n-ty element RIS do anteny Rx przez m-ty blok 

przestrzenny. Ponadto w (4.4) hrl oznacza wzmocnienie kanału składowej wielościeżkowej, a σ jest 

sygnałem szumu, który podąża za zespolonymi rozkładami normalnymi, tj. σ Ḑ Љﬞ (0,ε) gdzie są 

wariancjami. W oparciu o (1), ponieważ istnieją (Na)L różne konfiguracje RIS, liczba możliwych kanałów 

transmisji wynosi (Na)L. Dla porównania, w tradycyjnym niekonfigurowalnym środowisku radiowym, 

kanał transmisji pozostaje w dużej mierze niezmieniony, jeśli otaczające środowisko jest stabilne. 

Dlatego zmieniając konfigurację RIS, wspomagany przez RIS system wykrywania może zmienić 

wzmocnienie ścieżki propagacji i zwiększyć różnorodność kanału transmisyjnego. 

tǊƻƧŜƪǘ ǇǊƻǘƻƪƻƱǳ 

Aby skoordynować RIS i nadajnik-odbiornik podczas wykonywania rozpoznawania postawy, 

proponujemy następujący protokół okresowej konfiguracji. Oś czasu w protokole jest w ramkach o 

czasie trwania δ. Co więcej, zamiast zmieniać konfiguracje RIS w ramkach, w każdej ramce każdy 

element RIS przechodzi sekwencyjnie ze stanu do  Czas trwania każdego elementu RIS w 

każdym stanie jest parametrem, który należy zaprojektować w konfiguracji ramki. W ramach 

proponowanego protokołu można złagodzić ograniczenia RIS wynikające z nieciągłości dostępnych 

zestawów stanów elementów RIS. W pewnym układzie, dla l-tej grupy, czas przebywania elementów 

RIS w stanach dostępności Na jest oznaczony przez  gdzie . 

Na tej podstawie możemy zdefiniować konfigurację ramki RIS za pomocą wektora 

 , który ma rozmiar L · Na i wskazuje czas trwania dla L grupy znajdują się w stanach 

Na. W systemie rozpoznawania postawy opartym na RIS odbite przebiegi RIS muszą być starannie 

zaprojektowane poprzez zaprojektowanie konfiguracji ramek, tak aby można było rozpoznać postawy 

człowieka z dużą dokładnością. Aby złagodzić złożoność projektu konfiguracji ramek dla RIS, 

proponujemy okresowe konfiguracje ramek RIS. Definiujemy okres rozpoznawania jako przedział 

czasu, w którym powtarza się sekwencja konfiguracji ramek RIS. Jak pokazano na rysunku , okres 

rozpoznawania składa się z K ramek.  

 

 



 
 

Konfiguracje K ramek w okresie rozpoznawania określa się jako macierz konfiguracji, którą można 

wyrazić jako T = (t1, ... tK)T, gdzie  jest konfiguracją RIS w k-tej 

ramce okresu rozpoznawania, gdzie  jest konfiguracją ramki l-ta grupa w k-tej ramce. 

Aby rozpoznać postawy człowieka w okresie rozpoznawania, odbiornik mierzy K wartości średnich 

sygnałów odebranych w K ramkach. Na podstawie (4.3) i (4.4) w k-tej ramce można obliczyć średnią 

wartość odebranego sygnału jako 

 

(4.4) 

Tutaj A = (α1,..., αM) jest określane jako macierz projekcji, gdzie αm =  gdzie 

 i  

 

Poza tym  oznacza średni sygnał szumu w k-tej ramce, który jest zespoloną zmienną losową Gaussa 

następującą po . Tutaj  jest określone przez liczbę próbek w ramce. Odbiornik 

rozpoznaje postawy człowieka na podstawie zmierzonych wartości średnich K, które stanowią wektor 

pomiarowy i mogą być oznaczone jako y(T, η) = (y1,..., yK)T lub dla uproszczenia y. Na podstawie (4.4) 

wektor pomiarowy można wyrazić jako 

 

Ponieważ macierz TA określa, w jaki sposób informacja o postawach człowieka jest odwzorowywana 

na pomiar, oznaczamy Γ = TA i odnosimy się do Γ jako macierzy pomiaru. Dokładniej, y jest k-

wymiarowym wektorem złożonym, tj. y  ɴꜟK. Mając wektor pomiarowy y i macierz konfiguracji T , 

odbiornik przyjmuje funkcję prawdopodobieństwa w celu wykonania rozpoznania postawy, co jest 

określane jako funkcja decyzji i może być wyrażona jako fl(y). Tutaj fl(y) jest wektorem NP-

wymiarowym, gdzie fli(y) (i ɴ  [1,NP]) oznacza prawdopodobieństwo określenia przez odbiornik postawy 

człowieka jako i-tej postawy. 

Można zauważyć, że wydajność rozpoznawania postawy zależy od konstrukcji funkcji decyzyjnej oraz 

macierzy konfiguracji, które należy optymalizować w celu uzyskania wysokiej dokładności 

rozpoznawania. Sformułujemy optymalizacje dla macierzy konfiguracji i funkcji decyzyjnej późninej i 

zaproponujemy algorytmy rozwiązania sformułowanych problemów optymalizacyjnych. 



 
 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ ǊƻȊǇƻȊƴŀǿŀƴƛŀ Ǉƻǎǘŀǿȅ w oparciu o RIS 

W tej sekcji formułujemy problem optymalizacji systemu rozpoznawania postawy opartego na RIS 

poprzez minimalizację średniego kosztu rozpoznawania fałszywej postawy. Następnie rozkładamy go 

na dwa podproblemy, tj. optymalizację konfiguracji i optymalizację funkcji decyzyjnej. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

Dla i-tej postawy oznaczmy przez ηi odpowiedni wektor odbicia przestrzennego. Zakładamy, że wektor 

pomiaru dla i-tej postawy można wyrazić jako yi = y(T , ηi ). Ponieważ celem systemu jest dokładne 

rozpoznawanie postawy człowieka, minimalizujemy średni koszt z powodu fałszywego rozpoznawania 

systemu. Funkcję celu, którą nazywamy średnim kosztem fałszywego rozpoznania, można obliczyć jako 

 (4.6) 

gdzie pi ɴ  [0, 1] oznacza prawdopodobieństwo wystąpienia i-tej postawy człowieka, a Σi [ɴ1,NP ] pi = 1, χi,i’ 

 ɴᴙ + oznacza koszt fałszywego rozpoznania rzeczywistej i -ta postawa jako i -ta postawa, a Pr(yi | ηi ) 

oznacza prawdopodobieństwo, że wektorem pomiaru będzie yi , przy danym wektorze odbicia 

przestrzennego ηi . Na podstawie (4.4) i (4.6) optymalizację dla systemu rozpoznawania postawy 

opartego na RIS można sformułować jako 

 

W (P4.1) zmiennymi optymalizacyjnymi są funkcja decyzyjna, tj. fl, oraz macierz konfiguracji, tj. T . 

Ograniczenia (4.8) i (4.9) wynikają z faktu, że funkcja decyzyjna zwraca prawdopodobieństwa. Więzy 

(4.10) oznaczają zależność między wektorem pomiaru, yi, a wektorem odbicia przestrzennego i-tej 

postawy, ηi. Więzy (4.11) i (4.12) wskazują, że czas trwania wszystkich stanów jest dodatni i sumuje się 

do δ w każdej klatce. Ponadto przy rozwiązywaniu sformułowanego (P4.1) przyjmuje się następujące 

założenie:  

Założenie 2 Załóżmy, że prawdopodobieństwo każdej postawy, tj. pi (i ɴ  [1,NP]), jest znane a priori oraz 

że fałszywe rozpoznanie kosztowało 1, a dokładne rozpoznanie kosztowało 0, tj. χi,i = 0 i χi,i’ = 1 (i ≠ i’ ). 

Dekompozycja problemu 

W (P4.1) macierz konfiguracji i funkcja decyzyjna są sprzężone i muszą być wspólnie optymalizowane, 

co sprawia, że rozwiązanie (P4.1) jest trudne. Aby poradzić sobie z tą trudnością, rozkładamy (P4.1) na 

dwa podproblemy, rozdzielając optymalizację macierzy konfiguracji i optymalizację funkcji decyzyjnej. 



 
 

Dwa podproblemy są określane jako problem optymalizacji macierzy konfiguracji i problem 

optymalizacji funkcji decyzyjnej, które są opisane w następujący sposób. Optymalizacja macierzy 

konfiguracji Mając funkcję decyzyjną, problem optymalizacji dla macierzy konfiguracji T można 

sformułować jako 

 

Optymalizacja funkcji decyzyjnej Mając sekwencję konfiguracji, optymalizację funkcji decyzyjnej  

fl można sformułować jako 

 

 

Algorytmy optymalizacji macierzy konfiguracji i funkcji decyzyjnych 

W tej sekcji najpierw proponujemy algorytmy rozwiązania optymalizacji konfiguracji i optymalizacji 

funkcji decyzyjnej. Następnie analizujemy zbieżność proponowanych algorytmów. 

Algorytm optymalizacji konfiguracji 

W (P4.2) optymalizujemy macierz konfiguracji, aby zminimalizować średni koszt fałszywego 

rozpoznania. Rozwiązanie (P4.2) bezpośrednio i jawnie wymaga znajomości a priori wektorów odbicia 

przestrzennego, tj. ηi (i  ɴ [1.NP]). Poza tym zoptymalizowana macierz konfiguracji dla określonych 

znanych wektorów współczynników może być wrażliwa na subtelne zmiany pozycji. Dlatego zamiast 

optymalizować konfiguracje RIS przy danych określonych wektorach odbicia przestrzennego, 

znajdziemy optymalną macierz konfiguracji dla ogólnych scenariuszy rozpoznawania postawy. 

Ponieważ funkcja decyzyjna rozpoznaje postawy człowieka na podstawie wektora pomiaru y, 

rozważamy optymalizację macierzy konfiguracji T, tak aby y była w stanie przenosić jak najbogatsze 

informacje o postawach człowieka. Jak wskazano w (4.14), informacja o rozkładzie ciała ludzkiego 

zawarta jest w przestrzennym wektorze odbicia η. Dlatego intuicyjnie wymaga to, aby η można było 

potencjalnie zrekonstruować z y przy minimalnej stracie. Ponieważ sygnały składowej wielościeżkowej 

i szumu są zwykle znacznie mniejsze niż wzmocnienia kanałów odbiciowych i są wartościami losowymi 

określanymi przez otoczenie, pomijamy je i traktujemy zależność między η i y jako y = Pt · x · TAη. 

Ponieważ liczba bloków przestrzennych jest duża, zakładamy M >> K. W tym przypadku y = Pt · x ·TAη 

jest równaniem niedookreślonym, które ma nieskończoną liczbę rozwiązań. Dlatego prawdziwego η 

nie można zrekonstruować z y przy danym TA, chyba że zastosuje się dodatkowe ograniczenia 

dotyczące η. Jednym z zwykle stosowanych ograniczeń do rekonstrukcji sygnałów docelowych w 

równaniu niedookreślonym jest to, że sygnał do rekonstrukcji jest rzadki. Intuicyjnie, sygnał docelowy, 



 
 

tj. η, jest rzadki, gdy liczba jego niezerowych wpisów jest wystarczająco mniejsza niż wymiar wektora 

sygnału, tj.  

|supp(η)| słabe (η). (4.20)  

Tutaj dim(η) oznacza wymiar η, supp(η) = {ηi|ηi ≠ 0, i ɴ  [1, dim(η)]} wskazuje zbiór podpór η, a | · | 

zapewnia liczność zbioru [ Z rys. 4.1 można zauważyć, że w proponowanym systemie wykrywania 

upadków większość bloków przestrzennych jest pusta, a zatem mają zerowe współczynniki odbicia. 

Poza tym dla bloków przestrzennych, w których leży ludzkie ciało, tylko te, które zawierają 

powierzchnie ciała ludzkiego pod określonymi kątami, mogą odbijać sygnały padania w kierunku 

odbiornika i mają niezerowe współczynniki odbicia. Zatem η jest wektorem przestrzennym, a warunek 

(4.20) jest spełniony. Rzadkie sygnały celu w niedookreślonym równaniu można skutecznie 

zrekonstruować przy użyciu podejść takich jak wykrywanie kompresji . Aby zminimalizować utratę 

rekonstrukcji dla rzadkich sygnałów celu, możemy zminimalizować uśrednioną wzajemną koherencję 

macierzy pomiarowej Γ = TA, która jest zdefiniowana jako 

 

gdzie γm = Tαm oznacza m-tą kolumnę Γ ,||  a ·|| 2 oznacza normę l2. Dlatego na podstawie (4.21) 

możemy przeformułować optymalizację sekwencji konfiguracji jako następujący problem minimalizacji 

wzajemnej koherencji. 

 

 

Ze względu na niewypukłą funkcję celu (P4.4) jest niewypukłym problemem optymalizacji i NP-

trudnym. Poza tym można zauważyć, że liczba zmiennych w (P4.4) wynosi K · L · Na. W praktycznych 

scenariuszach liczba pomiarów i liczba grup może być duża, co sprawia, że K · L · Na jest dużą liczbą. Co 

więcej, zmienne w (P4.4) są ze sobą sprzężone, a zatem (P4.4) nie mogą być rozdzielone na niezależne 

podproblemy, co skutkuje zaporową złożonością obliczeniową. Aby rozwiązać (P4.4) z akceptowalną 

złożonością w praktyce, proponujemy algorytm o niskiej złożoności do rozwiązania (P4.4) 

suboptymalnie w oparciu o naprzemienną optymalizację (AO). Proponowany algorytm jest nazywany 

ramą algorytmu optymalizacji naprzemiennej konfiguracji (FCAO). W algorytmie FCAO naprzemiennie 

optymalizujemy każdą konfigurację ramek w sposób iteracyjny, ustalając pozostałe konfiguracje ramek 

K-1, aż do uzyskania zbieżności. W każdej iteracji musimy optymalizować (P4.4) względem tk, przy 

ustalonym T-k = (t1,..., tk-1, tk+1,..., tK). Poza tym spójność γm i γ m oznaczamy przez um,m’ , tj. 

 



 
 

i ułóż um,m’ (m,m’  ɴ[1,M],m ≠ m ) jako wektor u = (u1,2, . . , u1,M, . . , uM−1,M ). Problem optymalizacji w 

każdej iteracji można zatem sformułować jako 

 

gdzie ||· ||1 oznacza l1-normę zawartego wektora. Do rozwiązania (P4.5) możemy przyjąć rozszerzoną 

metodę Lagrange'a , gdzie oryginalny problem optymalizacji z ograniczeniami jest rozwiązywany przez 

rozwiązanie sekwencji nieograniczonych minimalizacji dla rozszerzonej funkcji Lagrange'a. Aby wyrazić 

rozszerzoną funkcję Lagrange'a, najpierw zdefiniujmy funkcję wskaźnika dla (P4.5) jako 

 

Rozszerzoną funkcję Lagrange'a dla (P4.5) można wyrazić jako 

(4.32) 

gdzie ρ jest dodatnim współczynnikiem skalowania, a β = (β1,2, β1,3,…, β1,M, β2,3,…, βM−1,M) ɴ  ᴇM(M−1)/2 jest 

wektorem mnożników Lagrange'a. Rozszerzona metoda Lagrange'a znajduje lokalne rozwiązanie 

optymalne dla (P4.5) minimalizując sekwencję (4.32), gdzie β jest ustalone w każdej iteracji. W 

szczególności sekwencję nieograniczonej minimalizacji Lagrange'a można rozwiązać za pomocą 

procedury naprzemiennej minimalizacji, w której u jest aktualizowane, podczas gdy tk jest ustalone i 

odwrotnie. Ukończony algorytm rozwiązania (P4.5) rozszerzoną metodą Lagrange'a można znaleźć w 

rozdz. 4.1.9. Jednak rozszerzona metoda Lagrange'a może skutkować lokalnym optimum dalekim od 

globalnego optimum, jeśli punkt wyjścia jest źle wybrany. Dlatego przyjęliśmy intuicyjny algorytm o 

nazwie wyszukiwanie wzorców , który pozwala uzyskać dobry punkt początkowy dla rozszerzonej 

metody Lagrange'a. Pełny algorytm FCAO dla (P4.4) można podsumować jako Algorytm 11. 



 
 

 

!ƭƎƻǊȅǘƳ ǳŎȊŜƴƛŀ ƴŀŘȊƻǊƻǿŀƴŜƎƻ Řƻ ǊƻȊǿƛŊȊȅǿŀƴƛŀ όtпΦоύ 

Aby skutecznie rozwiązać (P4.3), sparametryzujemy L za pomocą wektora parametrów o wartościach 

rzeczywistych θ  ɴᴙL. Niech sparametryzowaną funkcję oznaczymy jako flθ , a problem optymalizacji 

funkcji decyzyjnej sformułujemy jako 

 

Do rozwiązania (P4.6) proponujemy następujący algorytm oparty na podejściu nadzorowanego uczenia 

z wykorzystaniem sieci neuronowej (NN) [29]. W zaprojektowanym systemie rozpoznawania postawy 

człowieka przyjmujemy w pełni spójną NN dla funkcji decyzyjnej flθ . W pełni połączona NN składa się 

z warstwy wejściowej, warstw ukrytych i warstwy wyjściowej, które są kolejno połączone. Warstwa 

wejściowa przyjmuje  K-wymiarowy wektor pomiaru y o wartościach zespolonych w okresie 

rozpoznawania i przekazuje go do pierwszej warstwy ukrytej. J-ta warstwa ukryta ma nhid,j węzłów. 

Każdy węzeł oblicza tendencyjną ważoną sumę swoich danych wejściowych, przetwarza sumę za 

pomocą funkcji aktywacji i wysyła wynik do połączonych z nim węzłów w następnej warstwie. W 

warstwie wyjściowej liczba węzłów to liczba pozycji NP . Węzły wyjściowe obsługują swoje dane 

wejściowe za pomocą funkcji softmax fsoftmax [30], którą można wyrazić jako 

 

Można zauważyć, że funkcja softmax konwertuje dane wejściowe warstwy wyjściowej x na wektor y, 

co spełnia ograniczenia (4.34) i (4.35) i może być traktowane jako prawdopodobieństwa dla pozycji NP. 

W NN parametry funkcji decyzyjnej, tj. θ, oznaczają wagi połączeń i odchylenia węzłów. Można 

zauważyć, że parametr θ w NN określa, w jaki sposób wejście jest przetwarzane na wyjście, a tym 

samym określa wydajność funkcji decyzyjnej pod względem średniego kosztu fałszywego rozpoznania 

(4.33). Zatem (P4.3) jest równoważne znalezieniu optymalnego θ dla NN, które minimalizuje (4.34). Do 

rozwiązania (P4.3) proponujemy następujący algorytm oparty na algorytmie wstecznej propagacji [31]. 

Trenowanie NN wymaga zestawu danych treningowych wektorów pomiarowych oznaczonych 



 
 

pozycjami, które można wyrazić jako  ꜠= {(yj ,Lj )}Ndata
j=1 . Tutaj yj i Lj oznaczają odpowiednio j-ty wektor 

pomiaru i jego jednoznaczną etykietę, a Ndata oznacza rozmiar zbioru danych, który jest gromadzony 

a priori przy określonej sekwencji konfiguracji. I-ty element Lj, tj. Lj,i jest równy 1, jeśli yj odpowiada i-

tej postawie, w przeciwnym razie Lj,i = 0. Poza tym liczba oznaczonych danych dla i-tej postawy musi 

być w przybliżeniu pi · Ndata, gdzie pi jest zdefiniowane w (4.6). 

Dla yj w parze danych (yj,Lj ) zakładamy, że wynik NN jest oznaczony przez  , który jest wektorem 

NP-wymiarowym. I-tym elementem w jest prawdopodobieństwo, że postawa zostanie wykryta 

jako i-ta postawa. Zgodnie z (4.6), dla (yj ,Lj ), funkcja straty, czyli kosztu rozpoznania ponoszonego 

przez NN, jest zdefiniowana jako 

 

W oparciu o algorytm wstecznej propagacji, parametry NN muszą być aktualizowane w ujemnym 

kierunku gradientu funkcji strat (4.37). Dostosowanie θ można wyrazić jako 

(4.38) 

gdzie ζ  ɴ (0, 1) oznacza szybkość uczenia się. Aktualizacja parametru θ przebiega iteracyjnie i 

wielokrotnie, aż do osiągnięcia zbieżności średniej straty, tj. średniego kosztu rozpoznania 

spowodowanego przez NN w zbiorze danych. Algorytm do rozwiązania (P4.6) jest podsumowany jako 

Algorytm. 

 

!ƴŀƭƛȊŀ ǿȅŘŀƧƴƻǏŎƛ 

Poniżej analizujemy zbieżność algorytmów proponowanych w tej sekcji, a także optymalność funkcji 

decyzyjnej. Poza tym podajemy górną granicę minimalnego średniego kosztu fałszywego rozpoznania 

i analizujemy wpływ na to mocy nadawania. 

½ōƛŜȍƴƻǏŏ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ C/!h 



 
 

Na podstawie Algorytmu , w (i + 1)-tej iteracji, można uzyskać lepszą macierz konfiguracji skutkującą 

niższym μ przy danej macierzy konfiguracji T(i) w (i+1)-tej iteracji. Mamy zatem μ(T(i+1)A) ≤ μ(T(i)A), co 

implikuje, że wartość celu uzyskana w Algorytmie 11 nie rośnie po każdej iteracji algorytmu FCAO. 

Ponieważ średnia wzajemna spójność Γ = TA ma dolną granicę równą 0, zaproponowany algorytm FCAO 

gwarantuje zbieżność. 

½ōƛŜȍƴƻǏŏ ŀƭƎƻǊȅǘƳǳ ǳŎȊŜƴƛŀ ƴŀŘȊƻǊƻǿŀƴŜƎƻ 

Podobnie jak w analizie zbieżności algorytmu FCAO, w (i + 1)-tej iteracji parametr θ aktualizuje się tylko 

do θ’ gdy wynikowy średni koszt Ψ’ < Ψ(i). 

Zatem wartość obiektywna uzyskana w Algorytmie 12 również nie rośnie. Ponieważ średni koszt 

fałszywego rozpoznania jest dolny ograniczony przez zero, proponowane uczenie nadzorowane 

gwarantuje zbieżność. 

hǇǘȅƳŀƭƴƻǏŏ ŦǳƴƪŎƧƛ ŘŜŎȅȊȅƧƴŜƧ 

Jak pokazano w (4.38), algorytm propagacji wstecznej jest oparty na metodzie opadania gradientu, 

która może zostać uwięziona w lokalnych optymach i nie gwarantuje znalezienia globalnego minimum 

funkcji straty. Aby znaleźć globalne optimum, można zastosować algorytm propagacji wstecznej 

wspomagany technikami wielokrotnego rozruchu i symulowanego wyżarzania , co pozostawia się do 

dalszych prac. 

DƽǊƴŀ ƎǊŀƴƛŎŀ ƳƛƴƛƳŀƭƴŜƎƻ ǏǊŜŘƴƛŜƎƻ ƪƻǎȊǘǳ ŦŀƱǎȊȅǿŜƎƻ ǳȊƴŀƴƛŀ 

Gdy wektory współczynników odbicia dla różnych pozycji są znane a priori, wówczas optymalną funkcję 

decyzyjną można otrzymać w oparciu o kryterium bayesowskie detekcji sygnału jako 

 

gdzie Ii(y) = ΣMj=0 pj · (χij − χjj ) · Pr(y|ηj). Przy danej optymalnej funkcji decyzyjnej średni koszt fałszywego 

rozpoznania można zminimalizować, co jest określane jako minimalny średni koszt fałszywego 

rozpoznania. Ponadto, proponując następującą propozycję, można udowodnić, że górna granica 

minimalnego średniego kosztu fałszywego rozpoznania jest monotonicznie malejącą funkcją mocy 

nadawania Pt 

Twierdzenie 4.1 Biorąc pod uwagę, że wektory współczynników odbicia są znane i χi,i =1, χi,j = 0 (i ≠ j), 

górna granica minimalnego średniego kosztu fałszywego rozpoznania może być wyrażona jako 

(4.40) 

gdzie γrx oznacza SNR odbieranych sygnałów, ᴕ(·) oznacza uregulowaną funkcję gamma , a  

  



 
 

Tutaj   jest oczekiwanym odebranym sygnałem i-tej pozycji, tj. ηi, przy danej jednostce SNR, tj. γ rx 

= 1. Ponieważ γrx jest proporcjonalne do Pt, górna granica minimalnego średniego kosztu fałszywego 

rozpoznania jest monotonicznie malejącą funkcją Pt .  

Dowód. Przy przyjęciu optymalnej funkcji decyzyjnej, można obliczyć minimalny koszt fałszywego 

rozpoznania jako 

(4.41) 

Tutaj Pr(꞊ i|ηj) oznacza prawdopodobieństwo, że funkcja decyzyjna określi i-tą postawę, gdy j-ta 

postawa jest prawdziwa. Na podstawie (4.5) wektor odebranego sygnału przy i-tej pozycji można 

wyrazić jako , gdzie  oznacza średni wektor sygnału szumu. Następnie górną granicę 

minimalnego kosztu fałszywego rozpoznania w tym przypadku można obliczyć w następujący sposób. 

Górna granica Pr(꞊ i|ηj) wynosi 

 

Nierówność  można wyprowadzić jako 

 

Ponieważ górna granica Pr(꞊ i|ηj) wynosi 

  

Ponieważ jest zespoloną zmienną losową Gaussa ze średnią 0 i wariancją 1,  jest zgodne 

z rozkładem chi. Zatem , gdzie 

 i P(·) oznacza uregulowaną funkcję 

gamma. Podstawiając  do (4.41) i (4.40) można udowodnić. Poza tym, 

ponieważ CDF rozkładu chi, tj. uregulowana funkcja gamma, jest funkcją monotonicznie rosnącą 

względem γrx, górną granicą minimalnego kosztu fałszywego rozpoznania jest monotonicznie malejąca 

funkcja SNR i mocy nadawania. 

Implementacja systemu 

W tej sekcji omówimy implementację systemu rozpoznawania postawy opartego na RIS. Najpierw 

omówimy implementację RIS, a następnie opiszemy implementację modułu nadawczo-odbiorczego. 



 
 

²ŘǊŀȍŀƴƛŜ wL{ 

Przyjmujemy elektrycznie modulowany RIS , który pokazano na rysunek. 

 

 

RIS ma wymiary 69 × 69 × 0,52 cm3 i składa się z dwuwymiarowej tablicy sterowanych elektrycznie 

elementów RIS. Każdy wiersz/kolumna tablicy zawiera 48 elementów RIS, a zatem łączna liczba 

elementów RIS wynosi 2304. 

Każdy element RIS ma wymiary 1,5 × 1,5 × 0,52 cm3 i składa się z czterech prostokątnych miedzianych 

łat wydrukowanych na podłożu dielektrycznym (Rogers 3010) o stałej dielektrycznej 10,2. Dowolne 

dwa sąsiednie plastry miedziane są połączone diodą PIN (BAR 65-02L), a każda dioda PIN ma dwa stany 

pracy, tj. ON i OFF, które są kontrolowane przez przyłożenie napięć polaryzacji do otworów 

przelotowych. W szczególności, gdy przyłożone napięcie polaryzacji wynosi 3,3 V (lub 0 V), dioda PIN 

jest w stanie ON (lub OFF). Poza tym, aby odizolować port zasilania DC i sygnał mikrofalowy, w każdym 

elemencie RIS zastosowano cztery cewki dławikowe 30 nH. Poza tym, jak pokazano na rysunku , 

element RIS zawiera cztery cewki dławikowe, które służą do izolacji portu zasilającego DC i sygnałów 

RF. Ponieważ w elemencie RIS znajdują się diody ND = 3 PIN, całkowita liczba możliwych stanów 

elementu RIS wynosi 8. Symulujemy parametry S21, czyli wzmocnienie transmisji w przód elementu RIS 

w czterech wybranych stanach dla normalnego kierunek padania sygnałów RF w oprogramowaniu CST, 

Microwave Studio, Transient Simulation Package . W tabeli przedstawiono stosunki amplitud i 

przesunięcia fazowe elementu RIS w czterech wybranych stanach dla padania sygnałów sinusoidalnych 

o częstotliwości 3,198 GHz.  

 

Można zauważyć, że cztery wybrane stany mają wartości przesunięcia fazowego równe odpowiednio 

π/4, 3π/4, 5π/4 i 7π/4. Wybieramy te cztery stany z przedziałem przesunięcia fazowego równym π/2 

jako dostępny zbiór stanów הa, tj.  Elementy RIS są podzielone na 16 grup, a 

zatem każda grupa zawiera 12 × 12 sąsiadujących ze sobą elementów RIS ułożonych w kwadraty. 



 
 

Elementy RIS w tej samej grupie są w tym samym stanie. Jak pokazano na rys. , stany 16 grup są 

kontrolowane przez kontroler RIS, który jest realizowany przez programowalną przez użytkownika 

macierz bramek (FPGA) (ALTERA AX301). W szczególności używamy portów rozszerzeń na FPGA do 

sterowania konfiguracją ramki RIS. Każde trzy porty rozszerzeń kontrolują stan jednej grupy poprzez 

przykładanie napięć polaryzacji na diodach PIN. Poza tym układ FPGA jest wstępnie załadowany 

macierzą sekwencji konfiguracji . Konfiguracje RIS są zmieniane automatycznie przy sterowaniu FPGA. 

LƳǇƭŜƳŜƴǘŀŎƧŀ ƳƻŘǳƱǳ ƴŀŘŀǿŎȊƻ-odbiorczego 

Jak pokazano na rysunku,  

 

moduł nadawczo-odbiorczy projektowanego systemu rozpoznawania postawy opartego na RIS składa 

się z następujących elementów: 

• Urządzenia Tx i Rx USRP: Realizujemy nadajnik i odbiornik w oparciu o dwa USRP (LW-N210), tj. Tx 

USRP i Rx USRP, które są w stanie konwertować sygnały pasma podstawowego na sygnały RF i 

odwrotnie. USRP składa się z elementów sprzętowych, takich jak obwody modulacji/demodulacji RF i 

jednostki przetwarzania pasma podstawowego, i może być sterowany za pomocą oprogramowania. 

• Wzmacniacze o niskim poziomie szumów (LNA): Aby poradzić sobie z dużym tłumieniem 

powodowanym przez odbicia od RIS i ludzkiego ciała, podłączamy dwa LNA (ZX60-43-S+) do portów 

wejściowych i wyjściowych Tx i Rx USRP które wzmacniają odpowiednio nadawane i odbierane sygnały 

RF USRP. 

• Anteny Tx i Rx: Antena Tx to kierunkowa antena tubowa z podwójnymi żebrami (LB-800), a antena 

Rx to wszechkierunkowa antena pionowa (HT3500LC). Obie anteny są spolaryzowane liniowo. 

• Synchronizator sygnału: Aby Rx USRP mógł uzyskać względne fazy i amplitudy odbieranych sygnałów 

w odniesieniu do nadawanych sygnałów Tx USRP, wykorzystujemy źródło sygnału (RIGOL DG4202) do 

synchronizacji Tx i Rx USRP. Źródło sygnału dostarcza sygnał zegara odniesienia i sygnał impulsów na 

sekundę (PPS) do USRP, co zapewnia spójność modulacji i demodulacji USRP. Oprócz synchronizacji 

faz, łańcuchy RF USRP Tx i Rx są również połączone łączem przewodowym o stałym wzmocnieniu, które 

służy do kompensacji błędu instrumentalnego USRP. 



 
 

• Przełącznik Ethernet: Przełącznik Ethernet łączy urządzenia USRP i komputer hosta ze wspólną siecią 

Ethernet, gdzie wymieniają przesyłane i odbierane sygnały. 

• Procesor danych: Procesor danych to komputer-host, który kontroluje dwa USRP za pomocą 

programów w języku Python opartych na pakiecie GNU. Poza tym komputer hosta wyodrębnia wektory 

pomiarowe z odebranych sygnałów Rx USRP i przetwarza je przez NN wyszkoloną przez Algorytm 12 w 

celu uzyskania decyzji dotyczących pozycji. 

Dla zaprojektowanego modułu nadawczo-odbiorczego możemy wyrazić budżet łącza kanału 

propagacyjnego jako 

 

Tutaj Ptx [dBm] oznacza transmitowaną moc Tx USRP, GLNA [dB] to zysk mocy Tx/Rx LNA, GA
tx [dBi] i GA

rx 

[dBi] to zyski anteny Tx i Rx, RRIS i RSB oznacza straty mocy spowodowane odbiciami na RIS i blokach 

przestrzennych, a Ltx→RIS, LRIS→SB i LSB→rx to straty na drodze spowodowane propagacją z anteny Tx do 

RIS, z RIS odpowiednio do bloków przestrzennych i od bloków przestrzennych do anteny Rx. Korzystając 

z modelu utraty ścieżki LoS [40], możemy obliczyć straty ścieżki, np. Ltx→RIS można obliczyć za pomocą 

Ltx→RIS = 20 log10(dtx→RIS) + 20 log10(fc) − 144,55 , (4.46) gdzie dtx→RIS oznacza odległość od anteny Tx do 

RIS. 

²ȅƴƛƪƛ ǎȅƳǳƭŀŎƧƛ ƛ ŜƪǎǇŜǊȅƳŜƴǘƽǿ 

W tej sekcji najpierw opisujemy ustawienia systemu do symulacji i eksperymentów, a następnie 

określamy przyjęte parametry. Wyniki symulacji i wyniki eksperymentów są następnie dostarczane i 

omawiane. 

¦ǎǘŀǿƛŜƴƛŀ ǎȅǎǘŜƳƻǿŜ Řƭŀ ǎȅƳǳƭŀŎƧƛ ƛ ŜƪǎǇŜǊȅƳŜƴǘƽǿ 

W symulacji układ RIS, anten Tx i Rx oraz badanej przestrzeni przedstawiono na rysunku a.  

 

Konkretnie, początek współrzędnej 3D znajduje się w środku RIS, a RIS znajduje się w płaszczyźnie y-z. 

Poza tym oś z jest pionowa do podłoża i skierowana do góry, a osie x i y są równoległe do podłoża. 

Antena Tx znajduje się w odległości większej niż 10λ (około 0,936 m) od RIS, dzięki czemu sygnały 

padające na elementy RIS można przybliżyć jako falę płaską. Dlatego kąty padania sygnałów padania 

na elementy RIS są w przybliżeniu takie same, czyli (60◦ , 0◦ ). Ciało ludzkie znajduje się w interesującej 

nas przestrzeni, którą jest obszar prostopadłościanu znajdujący się w odległości 1m od RIS. Ponieważ 



 
 

interesująca przestrzeń znajduje się za anteną Tx, a antena Tx jest kierunkową anteną tubową, nie 

istnieje ścieżka sygnału LoS z anteny Tx do interesującej przestrzeni. Długości boków badanej 

przestrzeni wynoszą lx = 0,4 m, ly = 1,0 m i lz = 1,6 m. Poza tym interesująca przestrzeń jest dalej 

podzielona na M = 80 sześciennych o boku długości 0,2m. Poza tym funkcję współczynnika odbicia 

elementów RIS uzyskujemy za pomocą CST. Modelujemy element RIS zgodnie z rysunkiem 

wcześniejszym i symulujemy charakterystykę promieniowania pola dalekiego pod wpływem stymulacji 

fali płaskiej spolaryzowanej w osi z o kącie padania (60◦ , 0◦ ). Symulacja prowadzona jest w dziedzinie 

częstotliwości z granicą komórki elementarnej. Ponadto rzutujemy wyniki na oś z, aby uzyskać 

współczynniki odbicia, ponieważ anteny Tx i Rx są spolaryzowane liniowo wzdłuż osi z. Rysunek b 

przedstawia środowisko eksperymentu i układ zaimplementowanego systemu.  

 

Przeprowadzamy praktyczne eksperymenty na zaimplementowanym systemie rozpoznawania 

postawy opartym na RIS w środowisku o niskim współczynniku odbicia, gdzie ściany pokryte są 

materiałami pochłaniającymi fale. Konfiguracja tego środowiska imituje rozległe i puste pomieszczenie, 

w którym RIS jest przymocowany do ściany o niskim współczynniku odbicia dla sygnałów 

bezprzewodowych 3,198 GHz. Anteny Tx i Rx znajdują się w pomieszczeniu, podczas gdy USRP, 

komputer hosta i obwody łączące znajdują się za RIS. W tabeli podsumowujemy przyjęte w symulacji 

parametry.  

 

Wartości parametrów przyjmujemy zgodnie z tymi, które wprowadzamy do algorytmów oraz tymi, 

które otrzymaliśmy ze specyfikacji zastosowanych urządzeń, czyli anten Tx/Rx i LNA. Na podstawie 



 
 

(4.46) i ustawień eksperymentalnych możemy obliczyć budżet łącza systemu wykrywania RF opartego 

na RIS. Załóżmy, że odbicia na RIS i blokach przestrzennych nie powodują strat energii, tj. RRIS = RSB = 

0, więc moc odbieranego sygnału Prx = −70,75 dBm. W oparciu o obliczony budżet łącza, konieczność 

przyjęcia LNA może być dodatkowo uzasadniona: Jeśli nie zostaną przyjęte żadne LNA, budżet łącza 

wyniesie -70,75 - 15,8 × 2 = -102,35 dBm i będzie niższy niż poziom szumów (około -100 dBm) , co 

sprawia, że odbierane sygnały są trudne do odróżnienia od szumu, a tym samym pogarsza dokładność 

rozpoznawania. 

Wyniki symulacji 

Rysunek przedstawia średnią wzajemną koherencję Γ w funkcji liczby iteracji w algorytmie , przy różnej 

liczbie klatek K. 

 

Należy zauważyć, że średnia wzajemna koherencja maleje wraz z liczbą iteracji, co weryfikuje 

skuteczność algorytmu FCAO. Poza tym można również zauważyć, że zbieżna optymalna średnia 

wzajemna koherencja Γ maleje wraz z liczbą ramek, tj. K. Można to wyjaśnić w następujący sposób. 

Ponieważ γm, tj. m-ta kolumna Γ wskazuje pomiar m-tego bloku przestrzennego. Ponieważ γm = Tαm 

( mᶅ  ɴ [1,M]), aby zmniejszyć wzajemną spójność Γ, wymagane jest, aby macierz konfiguracji T 

odwzorowywała αm na γm, gdzie różne γ m mają duże elementy w różnych wymiarach. Kiedy K jest 

duże, liczba wymiarów γm ( mᶅ  ɴ [1, M]) jest duża, a zatem prawdopodobieństwo znalezienia T 

rozkładającego duże składowe γ m w różnych wymiarach jest większe. Poza tym ilustrujemy macierz 

konfiguracji i odpowiadające jej wektory koherencji przed i po optymalizacji macierzy konfiguracji z K 

= 10. Sekwencja konfiguracji pokazana na rysunku a  



 
 

 

jest losową macierzą konfiguracji, w której czas trwania wszystkich stanów w każdej konfiguracji jest 

zgodny z ten sam rozkład równomierny ze stałą sumą równą δ. Rysunek b przedstawia koherencję 

wektorów kolumnowych Γ, tj. um,m’ ( mᶅ,m’  ɴ[1,M], m ≠ m’ ).  

 

Macierz konfiguracji na rysunek c jest zoptymalizowaną macierzą konfiguracji otrzymaną za pomocą 

algorytmu, a na rysunku d przedstawiono wzajemną spójność odpowiadającej jej macierzy pomiarów.  

 

Porównując rysunek b i d, można zauważyć, że większość wartości koherencji odpowiadających 

zoptymalizowanej macierzy konfiguracji jest niższa niż odpowiadająca macierzy konfiguracji losowej. 

Poza tym można również zauważyć, że średnia wzajemna koherencja odpowiadająca 



 
 

zoptymalizowanej macierzy konfiguracji jest znacznie zmniejszona. W związku z tym weryfikowana jest 

skuteczność algorytmu FCAO. Rysunek a i b przedstawia optymalną średnią wzajemną koherencję 

uzyskaną za pomocą algorytmu 11 odpowiednio przy różnych rozmiarach RIS i różnych rozmiarach 

grup.  

 

Na ryc. a wielkość RIS jest określona przez liczbę grup L, a każda grupa zawiera NG = 12 × 12 elementów 

RIS. Można zauważyć, że optymalna średnia wzajemna spójność maleje wraz z liczbą grup, które 

zawiera RSI, czyli wielkością RSI. Na ryc. 4.9b rozmiar RIS jest ustalony, a RIS zawiera N = 48 × 48 

elementów. Wartość NG określa liczbę grup RIS, którymi można sterować niezależnie. Można 

zauważyć, że optymalna średnia wzajemna spójność wzrasta wraz z wielkością grup. Średnia wzajemna 

koherencja jest ujemnie związana z dokładnością rozpoznawania, co zostało udowodnione w wynikach 

eksperymentalnych w następnym podrozdziale. Zatem wyniki pokazane na ryc. 4.9a i b wskazują 

również, że dokładność rozpoznawania postawy przez system wzrasta wraz z rozmiarem RIS i liczbą 

niezależnie kontrolowanych grup. 

Wyniki eksperymentalne 

Korzystamy z wdrożonego systemu rozpoznawania postawy, aby przeprowadzać eksperymenty. 

Najpierw przeprowadzamy eksperyment, który dowodzi zdolności RIS do zwiększania liczby kanałów 

transmisyjnych i wspiera założenie, że można zaniedbać korelację między elementami RIS. Mówiąc 

konkretnie, umieszczamy miedzianą łatę o wymiarach 10 × 10 cm2 na środku interesującej przestrzeni 

i mierzymy odbierane sygnały dla 40 losowych konfiguracji. Na rysunku porównujemy zmierzone 

sygnały z sygnałami oczekiwanymi na podstawie (4.5). Aby ułatwić obserwację, amplitudy sygnałów są 

normalizowane, tak aby wartości średnie były równe 1. Rysunek pokazuje, że zmieniając konfiguracje 

RIS, można zmieniać odbierane sygnały na Rx, co dowodzi możliwości RIS w celu zwiększenia 

różnorodności kanału transmisji w czasie. Poza tym można również zauważyć, że zmierzone sygnały i 

oczekiwane sygnały według (4.5) przy założeniu, że korelację można zaniedbać, są w przybliżeniu takie 

same. W związku z tym, kontrolując elementy RIS w jednostce grup, wpływ korelacji między 

elementami RIS jest łagodzony, a mierzone sygnały mogą być przewidywane przez proponowany 



 
 

model systemu. W eksperymentach skupiamy się na zademonstrowaniu możliwości proponowanego 

systemu wykrywania RF opartego na RIS ze zoptymalizowaną konfiguracją w celu uzyskania bardzo 

dokładnego rozpoznawania postawy człowieka. W szczególności porównujemy dokładność 

rozpoznawania postawy proponowanego systemu wykrywania RF opartego na RIS w 

zoptymalizowanych i losowych konfiguracjach oraz systemu wykrywania RF w środowisku 

niekonfigurowalnym. Poza tym przyjęto podejście zmiennego sterowania, tj. środowiska 

eksperymentalne, w tym człowiek i jego ubranie w różnych przypadkach, są takie same2. Przyjmujemy 

K = 10, tj. w każdym okresie rozpoznawania jest 10 klatek. Jeśli chodzi o postawy człowieka do 

rozpoznania, rozważamy postawy NP = 4 pokazane na rysunku. Dla każdej postawy zbieramy 

odpowiednio 150 oznaczonych wektorów pomiarowych w przypadku macierzy losowej konfiguracji i 

przypadku macierzy zoptymalizowanej konfiguracji i tworzymy zestawy danych. Następnie dzielimy 

zbiór danych na zbiór uczący i zbiór testowy w każdym przypadku. Zestaw danych treningowych 

zawiera 120 oznakowanych wektorów pomiarowych, a zestaw danych testowych zawiera 30 wektorów 

pomiarowych do przetworzenia. W każdym przypadku trenujemy funkcję decyzyjną, tj. NN, używając 

uczącego zbioru danych opartego na Algorytmie 12. Następnie używamy wytrenowanej NN do 

przetwarzania wektorów pomiarowych w zbiorze testowym i rejestrowania prawdopodobieństw 

decyzji dotyczących każdej postawy . Dla porównania przeprowadzamy te same eksperymenty w 

przypadku środowiska niekonfigurowalnego, które służy jako punkt odniesienia. W środowisku 

niekonfigurowalnym. W takim przypadku elementy RIS są ustawione na stałe w stanie ˆs1, a zatem 

system działa jako system wykrywania RF z pojedynczą anteną. Rysunek przedstawia średni koszt 

fałszywego rozpoznania w funkcji liczby iteracji Algorytmu , gdzie koszty prawdziwego i fałszywego 

rozpoznania wynoszą odpowiednio 0 i 1, tj. χi,i = 0, jeśli i = i; w przeciwnym razie χi,i = 1. Można 

zauważyć, że średni koszt fałszywego rozpoznania maleje wraz z liczbą iteracji. Poza tym zbieżna 

wartość średniego kosztu fałszywego rozpoznania przy użyciu zoptymalizowanej macierzy konfiguracji 

jest około 10 razy mniejsza niż przy użyciu losowej macierzy konfiguracji. Potwierdza to, że 

zoptymalizowana macierz konfiguracji, która ma macierz pomiarów o niskiej średniej wzajemnej 

spójności, może skutkować niższym kosztem fałszywego rozpoznania w porównaniu z losową macierzą 

konfiguracji. Co więcej, porównując z przypadkiem wzorcowym, możemy zaobserwować, że zdolność 

RIS do dostosowywania środowiska pomaga systemowi wykrywania RF obniżyć średni koszt fałszywego 

rozpoznania. Poza tym można zauważyć, że gdy liczba epok uczenia jest mała, wyniki uczenia 

zoptymalizowanej macierzy konfiguracji są gorsze niż wyniki macierzy konfiguracji losowej i 

niekonfigurowalnego środowiska radiowego, co można wyjaśnić w następujący sposób. W środowisku 

niekonfigurowalnym, ponieważ konfiguracja RIS jest stała, macierz pomiaru odwzorowuje wektor 

współczynnika odbicia na jednowymiarową liczbę zespoloną. Poza tym, w porównaniu z macierzą 

zoptymalizowanej konfiguracji, macierz pomiarów odpowiadająca macierzy konfiguracji losowej ma 

wyższą średnią wzajemną spójność. Oznacza to, że odebrane sygnały zoptymalizowanej macierzy 

konfiguracji zawierają więcej informacji o wektorze współczynnika odbicia w przestrzeni w porównaniu 

z wektorem losowym i jednowymiarową liczbą zespoloną. Wraz ze wzrostem ilości informacji 

zawartych w wektorze pomiarowym algorytmowi uczenia nadzorowanego trudniej jest wytrenować 

sieć neuronową w celu ich klasyfikowania [29]. Rysunek 4.13a ib pokazuje dokładność rozpoznawania 

postawy odpowiednio w przypadku macierzy zoptymalizowanej konfiguracji i losowej macierzy 

konfiguracji. Można zauważyć, że w przypadku macierzy konfiguracji zoptymalizowanej dokładność 

rozpoznawania jest znacznie wyższa niż w przypadku macierzy konfiguracji losowej. Potwierdza to, że 

zoptymalizowana macierz konfiguracji, która ma macierz pomiarów o niskiej średniej wzajemnej 

spójności, może skutkować wyższą dokładnością rozpoznawania w praktycznym systemie 

rozpoznawania postawy. Poza tym można zauważyć, że system o zoptymalizowanej konfiguracji może 

osiągnąć o 14,6% wyższą dokładność rozpoznawania w porównaniu z konfiguracją losową. Co więcej, 



 
 

porównując z przypadkiem wzorcowym, możemy zaobserwować, że zdolność RIS do dostosowywania 

środowiska zwiększa dokładność rozpoznawania postawy systemów wykrywania RF o 23,5%. 

Streszczenie 

W tej sekcji zaprojektowaliśmy oparty na RIS system rozpoznawania postawy. Aby ułatwić 

projektowanie konfiguracji, zaproponowaliśmy oparty na ramkach protokół okresowej konfiguracji. Na 

podstawie protokołu sformułowaliśmy problem optymalizacji minimalizacji kosztów fałszywego 

rozpoznawania. Aby rozwiązać problem, rozłożyliśmy go na macierz konfiguracji i problemy 

optymalizacji funkcji decyzyjnej i zaproponowaliśmy odpowiednio algorytm FCAO i algorytm uczenia 

nadzorowanego, aby je rozwiązać. Ponadto w oparciu o USRP wdrożyliśmy zaprojektowany system i 

przeprowadziliśmy eksperymenty rozpoznawania postawy w praktycznych środowiskach. Symulacje 

potwierdziły, że algorytm FCAO może uzyskać optymalną macierz konfiguracji, co prowadzi do 

macierzy pomiarów o niskiej średniej wzajemnej spójności. Wyniki eksperymentu dowodzą, że macierz 

konfiguracji o niższej średniej wzajemnej koherencji ma wyższą dokładność rozpoznawania i niższy 

koszt fałszywego rozpoznania. Poza tym, łącząc wyniki symulacji i eksperymentów, wykazaliśmy, że 

dokładność rozpoznawania postawy wzrasta wraz z wiekiem wielkości RIS i liczby niezależnie 

kontrolowanych grup. Co więcej, w porównaniu z losową konfiguracją i niekonfigurowalnymi 

przypadkami środowiska, zoptymalizowana konfiguracja może osiągnąć odpowiednio 14,6% i 23,5% 

wyższą dokładność rozpoznawania. 

½ŀƱŊŎȊƴƛƪ 

Rozszerzona metoda Lagrange'a znajduje lokalne optymalne rozwiązanie (P4.5) poprzez iteracyjne 

minimalizowanie sekwencji (4.32), gdzie β i ρ są ustalone w każdej iteracji. W szczególności sekwencję 

zwiększonej minimalizacji Lagrange'a można rozwiązać za pomocą procedury naprzemiennej 

minimalizacji, w której u jest aktualizowane, podczas gdy tk jest utrzymywane na stałym poziomie i 

odwrotnie. Procedurę naprzemiennej minimalizacji można opisać następująco. 

1. Krok aktualizacji dla u: Rozważamy krok aktualizacji u w procedurze naprzemiennej minimalizacji dla 

(4.32) minimalizacji przy danych β, ρ i ustalonych T−k oraz tk. W pierwszym kroku wprowadzamy 

zmienną pomocniczą zm,m’ = γT
mγm’/|| γm|| 2· ||γm’||2 − βi,j /ρ i układamy zmienne pomocnicze w 

wektor z = (z1,2, z1,3,..., z1,M, z2,3,..., zM−1,M). Następnie zaktualizuj u, aby rozwiązać minimalizację dla 

(równanie: dogodny aug. Lagrange'a) można obsłużyć metodą proksymalnego gradientu [41], co jest 

równoważne rozwiązaniu 

 

Ponieważ suma funkcji norm jest wypukła, (Pu) jest nieograniczonym problemem optymalizacji 

wypukłej, który można skutecznie rozwiązać za pomocą istniejących algorytmów optymalizacji 

wypukłej. 

2. Krok aktualizacji dla tk: Następnie rozważymy krok aktualizacji tk. Najpierw wprowadzimy zmienną 

pomocniczą κm,m’ = um,m’ + βm,m’ /ρ. Następnie minimalizację dla rozszerzonego Lagrange'a przy danym 

stałym u można sprowadzić do następującego niewypukłego problemu optymalizacji: 



 
 

 

Ze względu na skomplikowaną funkcję celu trudno jest znaleźć optimum dla (Ptk). Niemniej jednak 

przybliżoną aktualizację tk można znaleźć, stosując metodę gradientu proksymalnego . Po procedurze 

naprzemiennej minimalizacji zmienna dualna βm,m’ jest aktualizowana przez 

 

Podsumowując, algorytm rozwiązywania rozszerzonej minimalizacji funkcji Lagrange'a jest 

proponowany jako Algorytm . 

 

Wykrywanie 3D 

Motywacje 

Jak wprowadziliśmy w poprzedniej sekcji, wykorzystanie szeroko rozpowszechnionych sygnałów RF w 

aplikacjach wykrywania bezprzewodowego wzbudziło rosnące zainteresowanie naukowców. 

Zaproponowano wiele metod wykrywania opartych na częstotliwości radiowej, opartych na sygnałach 

WiFi lub sygnałach fal milimetrowych, służących do wykrywania i rozpoznawania ludzi i przedmiotów. 

Jednak wykorzystanie sygnałów RF do wykrywania zwykle obejmuje proces zbierania i analizy sygnału, 

który biernie akceptuje środowisko kanału radiowego. Środowisko radiowe jest nieprzewidywalne i 

zwykle niesprzyjające, dlatego na dokładność wykrywania konwencjonalnych metod wykrywania 

częstotliwości radiowych zwykle wpływa niepożądane zanikanie wielu ścieżek i/lub niekorzystne 

kanały propagacji z nadajników RF do odbiorników. Zaproponowano RIS jako obiecujące rozwiązanie 

umożliwiające przekształcenie niechcianych kanałów propagacji w korzystne. Programując 

rekonfigurowalne elementy, RIS wdrożony w środowisku może zmienić kanał propagacji RF i stworzyć 



 
 

korzystne wiązki sygnału do wykrywania. Zamiast stosowania złożonych i wyrafinowanych nadajników 

i odbiorników RF, wykrywanie RF wspomagane przez RIS toruje nowy sposób opracowywania metod 

wykrywania RF, które mają możliwości kontrolowania, programowania, a tym samym dostosowywania 

kanału bezprzewodowego. W literaturze autorzy badali wykorzystanie RIS do wspomagania 

wykrywania RF i uzyskiwania obrazów 2D dla ludzi. Niemniej jednak żadne prace badawcze nie 

dotyczyły analizy i projektowania wykrywania 3D RF wspomaganego przez RIS, co jest trudniejsze do 

analizy i optymalizacji niż wykrywanie 2D RF omówione w poprzedniej sekcji. W tej sekcji rozważymy 

scenariusz wykrywania RF 3D wspomaganego przez RIS, który może wykrywać istnienie i lokalizację 

obiektów 3D w docelowej przestrzeni. W szczególności, programując wzorce formowania wiązki, RIS 

wykonuje formowanie wiązki i zapewnia pożądane właściwości propagacji RF dla wykrywania. Istnieją 

jednak dwa główne wyzwania związane z uzyskaniem wysokiej dokładności wykrywania w 

scenariuszach wykrywania RF wspomaganego przez RIS. 

• Po pierwsze, wzorce formowania wiązki RIS muszą być starannie zaprojektowane, aby stworzyć 

korzystne kanały propagacji dla wykrywania. 

• Po drugie, należy również zoptymalizować mapowanie odbieranych sygnałów, tj. mapowanie 

sygnałów odbieranych w odbiorniku RF na wyniki wykrywania obecności i lokalizacji obiektów. 

Niemniej jednak złożoność znalezienia optymalnych wzorców formowania wiązki jest niezwykle duża, 

ponieważ związanym problemem optymalizacji jest dyskretne programowanie nieliniowe z dużą liczbą 

zmiennych optymalizacyjnych. Poza tym optymalizacja wzorców kształtowania wiązki i mapowanie 

odbieranych sygnałów są ze sobą ściśle powiązane, co sprawia, że optymalizacja dokładności 

wykrywania w scenariuszach wykrywania RF wspomaganego przez RIS jest jeszcze trudniejsza. Aby 

sprostać tym wyzwaniom, formułujemy problem optymalizacji w celu maksymalizacji dokładności 

wykrywania poprzez minimalizację utraty entropii krzyżowej wyników wykrywania w odniesieniu do 

wzorców kształtowania wiązki i mapowania odebranych sygnałów. Aby skutecznie rozwiązać problem, 

formułujemy proces decyzyjny Markowa (MDP) dla problemu optymalizacyjnego i proponujemy 

algorytm uczenia głębokiego wzmacniania . Proponowany algorytm uczenia głębokiego wzmacniania 

oparty jest na algorytmie gradientu polityki [50] i jest określany jako algorytm progresywnego 

gradientu polityki nagrody (PRPG), ponieważ funkcja nagrody MDP jest stale ulepszana podczas 

procesu uczenia się. Przeanalizowano złożoność obliczeniową i konwergencję proponowanego 

algorytmu. Co więcej, wyprowadzamy nietrywialną dolną granicę dokładności wykrywania dla danego 

zestawu wzorców kształtowania wiązki RIS. Wyniki symulacji weryfikują skuteczność proponowanego 

algorytmu i pokazują interesujące trendy wydajności dotyczące dokładności wykrywania w odniesieniu 

do rozmiarów RIS i docelowej przestrzeni.  

Model systemu 

W tej sekcji przedstawiamy scenariusz wykrywania RF 3D wspomaganego przez RIS, który jest 

zilustrowany na rysunku.  



 
 

 

 

W tym scenariuszu istnieje para nadajników-odbiorników RF z pojedynczą anteną, RIS i przestrzeń 

docelowa, w której znajdują się obiekty. RIS odbija i modyfikuje padające sygnały wąskopasmowe na 

określonej częstotliwości fc. Jednostka Tx i jednostka Rx nadajnika-odbiornika kontynuują nadawanie i 

odbiór z częstotliwością fc. Przestrzeń docelowa to obszar sześcienny, który jest dyskretyzowany na M 

siatek przestrzennych o równej wielkości. Każda siatka przestrzenna ma rozmiar Δlx × Δly × Δlz. Proces 

detekcji przyjęty w rozważanym scenariuszu można w skrócie opisać następująco. Sygnały 

transmitowane przez jednostkę Tx są odbijane i modyfikowane przez RIS przed wejściem do przestrzeni 

docelowej. Zmodyfikowane sygnały są następnie odbijane przez obiekty w przestrzeni docelowej i 

odbierane przez jednostkę Rx. Następnie jednostka Rx odwzorowuje odebrane sygnały na wynik 

wykrywania, który wskazuje, czy obiekt istnieje w każdej siatce kosmicznej. 

Model RIS 

Jak pokazano na rysunku, rekonfigurowalne elementy RIS są ułożone w dwuwymiarową tablicę. 

Kontrolując diody PIN połączone z każdym rekonfigurowalnym elementem, rekonfigurowalny element 

może dostosować swoją odpowiedź elektromagnetyczną do padających sygnałów RF. Dla każdego 

rekonfigurowalnego elementu odnosimy się do różnych odpowiedzi na incydentalne sygnały RF jako 

do konfiguracji rekonfigurowalnego elementu. Zmieniając konfigurację każdego rekonfigurowalnego 

elementu, RIS jest w stanie modyfikować odbite sygnały i wykonywać kształtowanie wiązki. Zakładamy, 

że każdy rekonfigurowalny element ma konfiguracje NS, a każda konfiguracja elementu ma unikalny 

współczynnik odbicia dla padających sygnałów RF. Konkretnie zakładamy, że każdy wiersz i kolumna 

RIS zawiera taką samą liczbę elementów rekonfigurowalnych, a łączna liczba elementów 

rekonfigurowalnych jest oznaczona przez N. Oznaczamy współczynnik odbicia n-tego elementu 

rekonfigurowalnego odpowiadającego zdarzeniu sygnał z jednostki TX i sygnał odbity w kierunku m-tej 

siatki przestrzennej przez rn,m(cn). Tutaj cn  ɴ [1,NS] oznacza konfigurację n-tego elementu 

rekonfigurowalnego, a cn ɴ  Z, gdzie Z oznacza zbiór liczb całkowitych. 

aƻŘŜƭ ƪŀƴŀƱǳ 

W scenariuszu wykrywania RF wspomaganego przez RIS, jednostka Tx i jednostka Rx przyjmują 

pojedyncze anteny do nadawania i odbierania sygnałów RF. Antena Tx jest anteną kierunkową, która 

jest skierowana w stronę RIS, dzięki czemu większość transmitowanych sygnałów jest odbijana przez 

RIS i rozchodzi się w przestrzeni docelowej. Sygnały odbite przez RIS odbijają się od obiektów w 

przestrzeni docelowej, a następnie docierają do anteny Rx. Zakłada się, że antena Rx jest dookólna i 



 
 

znajduje się tuż pod RIS, jak pokazano na rysunku. Takie ustawienie zapewnia, że sygnały odbite przez 

RIS nie są odbierane bezpośrednio przez antenę Rx, a zatem większość odbieranych sygnałów zawiera 

informacje o obiektach w przestrzeni docelowej. Jak pokazano na rysunku , kanał transmisyjny z anteny 

Tx do anteny Rx składa się z trzech rodzajów ścieżek, tj. ścieżki LoS, ścieżek odbicia i ścieżek 

rozpraszania środowiskowego. Ścieżka LoS wskazuje bezpośrednią ścieżkę sygnału od anteny Tx do 

anteny Rx. Ścieżki odbicia to ścieżki od anteny Tx do anteny Rx poprzez odbicia od RIS i obiektów w 

przestrzeni docelowej. Ścieżki rozpraszania środowiskowego uwzględniają ścieżki sygnałów między 

anteną Tx a anteną Rx, które obejmują złożone odbicie i rozproszenie w otaczającym środowisku. 

Następnie równoważna reprezentacja pasma podstawowego odebranego sygnału zawierającego 

sygnały ze wszystkich tych trzech typów ścieżek jest oznaczona przez y i może być wyrażona jako 

(4.51) 

gdzie P to moc nadawania, a x oznacza transmitowany symbol. Wyrażenia składowe (4.51) można 

wyjaśnić szczegółowo w następujący sposób. Pierwszy człon, tj. hlos · P · x, odpowiada sygnałowi 

odbieranemu w ścieżce LoS, gdzie hlos oznacza wzmocnienie. hlos można wyrazić jako 

 

gdzie λ jest długością fali sygnału, gT i gR oznaczają odpowiednio wzmocnienie anten Tx i Rx, a dlos to 

odległość między anteną Tx a anteną Rx. Drugi człon w (4.51) odpowiada sygnałom, które docierają do 

anteny Rx przez N · M dróg odbicia. W drugim członie hn,m(cn, νm) oznacza wzmocnienie drogi odbicia 

przez n-ty element rekonfigurowalny w konfiguracji cn i m-tą siatkę przestrzenną o współczynniku 

odbicia νm.   hn,m(cn, νm) można sformułować następująco 

(4.53) 

gdzie dn oznacza odległość od anteny Tx do n-tego elementu rekonfigurowalnego, a dn,m oznacza 

odległość od n-tego elementu rekonfigurowalnego do anteny Rx przez środek m-tej siatki 

przestrzennej. Wreszcie, trzeci i czwarty wyraz w (4.51) odpowiadają odpowiednio sygnałom ze 

środowiskowych ścieżek rozpraszania i szumowi addytywnemu na antenie Rx. Symbol hrl  ɴC oznacza 

równoważne wzmocnienie wszystkich ścieżek rozpraszania w środowisku, a σ jest sygnałem losowym, 

który jest zgodny ze złożonym rozkładem normalnym, σ Ḑ Љﬞ  (0,ɴ  ) gdzie ɴ  jest potęgą szumu. 

Ponadto odnosimy się do wektora konfiguracji wybranych dla N rekonfigurowalnych elementów jako 

wzorca formującego wiązkę RIS, który może być reprezentowany przez N × NS-wymiarowy binarny 

wektor rzędowy . Konkretnie,  oznacza NS-wymiarowy 

wektor wierszowy, którego i-tym elementem jest 1, a pozostałe elementy są równe 0. W oparciu o 

definicję wzorca formującego wiązkę, odebrany sygnał w (4.4) można przeformułować jako 

(4.54) 

gdzie ν = (ν1, ..., νM) oznacza wektor współczynników odbicia siatek przestrzennych M, A = (α1, ..., αM) 

jest określane jako macierz projekcji, a αm =  gdzie



 
 

Tutaj, dla wszystkich m ɴ [1,M], n ɴ  [1,N] i i ɴ  [1,NS],  oznacza wzmocnienie kanału ścieżki 

odbicia przez n-ty rekonfigurowalny element w konfiguracji i oraz m-tej siatki przestrzennej z 

jednostkowym współczynnikiem odbicia, który można wyrazić następująco na podstawie (4.53). 

tǊƻǘƻƪƽƱ ǿȅƪǊȅǿŀƴƛŀ ŎȊťǎǘƻǘƭƛǿƻǏŎƛ ǊŀŘƛƻǿȅŎƘ 

Aby jasno opisać proces wykrywania RF w scenariuszu wspomaganym RIS, formułujemy następujący 

protokół wykrywania RF. W protokole oś czasu jest rozłożona i podzielona na cykle, a jednostka Tx, 

jednostka Rx i RIS działają w sposób zsynchronizowany i okresowy. Jak pokazano na rysunku, każdy cykl 

składa się z czterech faz: fazy synchronizacji, fazy kalibracji, fazy zbierania danych i fazy przetwarzania 

danych.  

 

Podczas fazy synchronizacji jednostka Tx przesyła sygnał synchronizacji do RIS i jednostki Rx, który 

identyfikuje czas rozpoczęcia cyklu. Następnie, w fazie kalibracji, jednostka Tx przesyła stały sygnał 

wąskopasmowy, tj. symbol x, z częstotliwością fc. RIS ustawia wzorzec kształtowania wiązki na c0 = 

, tj. N elementów rekonfigurowalnych jest w swojej pierwszej/domyślnej 

konfiguracji. Poza tym odebrany sygnał jednostki Rx jest zapisywany jako y0. Faza zbierania danych jest 

podzielona na K ramek, które są równomiernie rozmieszczone w czasie. Podczas tej fazy jednostka Tx 

w sposób ciągły transmituje wąskopasmowy sygnał RF, podczas gdy RIS zmienia swój wzorzec 

kształtowania wiązki na końcu każdej ramki. Jak pokazano na rysunku, oznaczamy wzorce formowania 

wiązki RIS odpowiadające ramkom K za pomocą binarnych wektorów rzędowych c1, . . . cK. Konkretnie, 

K wzorców kształtowania wiązki RIS podczas fazy zbierania danych tworzy matrycę kształtownika 

wiązki, która jest oznaczona przez C = (cT
1,..., cTK)T. Poza tym, ponieważ ck jest binarnym wektorem 

wierszowym, macierz formująca wiązkę jest macierzą binarną. Aby usunąć sygnał ze ścieżki LoS, który 

nie zawiera informacji o przestrzeni docelowej, odebrane sygnały w ramkach K są odejmowane przez 

y0. Różnice K tworzą wektor pomiarowy, który jest zaszumioną liniową transformacją ν przez macierz 

Γ, tj.  

 (4.56)  

gdzie Γ = √ P · x · (C − C0)A gdzie C0 = (cT0,..., cT0)T, y jest wektorem K-wymiarowym składającym się z 

próbkowanych sygnałów odebranych podczas K ramek, które można obliczyć za pomocą (4.54), y0 jest 

wektorem K-wymiarowym gdzie wszystkie elementy to y0, a  jest różnicą między sygnałami szumu 

a sygnałami rozpraszania w środowisku y i y0. W tym artykule zakładamy, że środowisko w rozważanym 

scenariuszu jest statyczne lub zmienia się powoli. W tym przypadku sygnały ze środowiskowych ścieżek 

rozpraszania, tj. hrl · √ P ·x są odejmowane w (4.56),  a zawiera różnicę między sygnałami szumu 



 
 

gaussowskiego y i y0. W szczególności k-ty elementem  jest . Odnosimy się do 

jako wektora pomiaru. Ponieważ Γ określa, w jaki sposób charakterystyki odbicia obiektów są 

odwzorowywane na wektor pomiaru, nazywamy Γ macierzą pomiaru. Wreszcie, podczas fazy 

przetwarzania danych, odbiornik odwzorowuje wektor pomiarowy uzyskany w fazie zbierania danych 

na wyniki wykrywania, który jest wektorem wskazującym prawdopodobieństwo istnienia obiektów w 

siatkach przestrzennych M. Mając wzór matrycy C formatora wiązki, odwzorowanie jest modelowane 

za pomocą sparametryzowanej funkcji, tj. , gdzie w jest wektorem parametrów, który 

jest określany jako odwzorowanie odebranych sygnałów. Ponadto wynikiem odwzorowania, tj. , jest 

M-wymiarowy wektor o wartościach rzeczywistych. Konkretnie, jego m-ty element, tj. , 

wskazuje prawdopodobieństwo, że obiekt istnieje w m-tej siatce przestrzennej; zatem  

wskazuje prawdopodobieństwo, że m-ta siatka przestrzenna jest pusta. 

{ŦƻǊƳǳƱƻǿŀƴƛŜ ǇǊƻōƭŜƳǳ 

W tej sekcji formułujemy problem optymalizacji dla maksymalizacji dokładności wykrywania dla 

rozważanego scenariusza. Przyjmujemy utratę entropii krzyżowej jako funkcję celu do pomiaru 

dokładności wykrywania, ponieważ zminimalizowanie funkcji utraty entropii krzyżowej może znacznie 

poprawić dokładność klasyfikacji i przewidywania. Innymi słowy, dokładność wykrywania jest 

odwrotnie proporcjonalna do utraty entropii krzyżowej. Definiujemy utratę entropii krzyżowej w 

rozważanym scenariuszu jako 

(4.57) 

gdzie  oznacza zbiór wszystkich możliwych wektorów współczynników odbicia odpowiadających 

istnieniu obiektów w docelowej przestrzeni, a pm(ν) jest zmienną binarną wskazującą istnienie obiektu 

w m-tej siatce przestrzennej. W szczególności pm(ν) można wyrazić jako 

 

W (4.57)  jest określone przez . Generalnie sparametryzowana funkcja  może 

przybierać dowolną postać. Na przykład może to być funkcja liniowa, tj.   = , gdzie 

W i w’ są określone przez w i uzyskiwane przez minimalizację średniokwadratowego błędu wyników 

pomiaru . Poza tym  może być również nieliniową funkcją decyzyjną, która określa wyniki 

wykrywania  za pomocą prawdopodobieństw warunkowych . W tej sekcji uważamy, że  jest 

nieliniowe i modelowane jako sieć neuronowa, gdzie elementy w oznaczają wagi połączeń i odchylenia 

węzłów. Sieć neuronową dla  nazywamy siecią czujnikową. Problem optymalizacji dla 

scenariusza wspomaganego RIS, który maksymalizuje dokładność wykrywania, można sformułować 

jako następujący problem minimalizacji entropii krzyżowej, w którym wzorzec formatora wiązki i 

parametr mapowania odebranych sygnałów są zmiennymi optymalizacyjnymi, tj. 



 
 

(4.59 – 4.64) 

W (P4.7), (4.59) wskazuje, że celem jest zminimalizowanie straty entropii krzyżowej poprzez 

optymalizację C i w. Ponieważ  jest określone przez , a  jest określone przez macierz 

kontrolną C, LCE określone w (4.57) można wyrazić jako funkcję C i w. Więzy (4.60) wskazują, że 

prawdopodobieństwa dla siatek przestrzennych M zawierających obiekty są obliczane przez 

odwzorowanie odebranych sygnałów, tj. . Ograniczenie (4.61) wskazuje, że wektor pomiarowy 

jest określony za pomocą wzorca C kształtującego wiązkę, jak w (4.56). Poza tym ograniczenia (4.62) ~ 

(4.64) wynikają z definicji maty wzorcowej formatora wiązki . Ponieważ matryca formatora wiązki jest 

macierzą binarną, a w jest wektorem o wartościach rzeczywistych, (P4.7) jest problemem optymalizacji 

mieszanych liczb całkowitych i jest NP-trudny. Aby skutecznie sobie z tym poradzić, rozkładamy (P4.7) 

na dwa podproblemy, tj. (P4.8), oraz (P4.9), jak następuje: 

 

W (P4.8) minimalizujemy utratę entropii krzyżowej poprzez optymalizację w przy danym C, a w (P4.9) 

minimalizujemy utratę entropii krzyżowej poprzez optymalizację C przy danym w. W oparciu o technikę 

optymalizacji naprzemiennej , lokalnie optymalne rozwiązanie (P4.7) można rozwiązać przez iteracyjne 

rozwiązanie (P4.8) i (P4.9). Niemniej jednak dane w, (P4.9) jest nadal trudne do rozwiązania ze względu 

na dużą liczbę zmiennych całkowitych w formatorze wiązki. Ponadto liczba iteracji do rozwiązania 

(P4.8) i (P4.9) może być duża przed zbieżnością do lokalnego optimum (P4.7). Jeśli zastosowane 

zostaną tradycyjne metody, takie jak wyczerpujące przeszukiwanie i algorytmy rozgałęzień i 

ograniczeń, spowoduje to dużą złożoność obliczeniową. Aby skutecznie rozwiązać (P4.8) i (P4.9), 

opracowujemy strukturę MDP i rozwiązujemy ją, proponując algorytm PRPG, który zostanie omówiony 

w następnej sekcji. 

Projekt algorytmu 

W tej sekcji formułujemy ramy MDP dla (P4.8) i (P4.9)  i zaproponujemy algorytm uczenia się 

głębokiego wzmacniania o nazwie PRPG, aby go rozwiązać późinej. 

CƻǊƳǳƱŀ a5t 

W (P4.9) zmienna optymalizacyjna C składa się z dużej liczby zmiennych binarnych spełniających 

ograniczenia (4.62) ~ (4.64), co sprawia, że (P4.9) jest problemem optymalizacji całkowitoliczbowej, 

który jest NP-trudny i trudny do rozwiązania . Niemniej jednak RIS można uznać za inteligentnego 

agenta, który sekwencyjnie określa konfigurację każdego rekonfigurowalnego elementu dla każdego 

wzoru formatora wiązki i jest nagradzany ujemną utratą entropii krzyżowej. Pod tym względem 



 
 

problem optymalizacji liczb całkowitych (P4.9) można uznać za problem optymalizacji decyzji dla RIS, 

który można skutecznie rozwiązać techniką głębokiego uczenia się przez wzmacnianie, ponieważ 

efektywne jest rozwiązywanie wysoce złożonych problemów optymalizacji decyzji dla inteligentni 

agenci [55, 56]. Ponieważ algorytm uczenia się przez głębokie wzmacnianie wymaga sformułowania 

problemu docelowego jako MDP, formułujemy (P4.8) i (P4.9) jako MDP, abyśmy mogli je rozwiązać, 

proponując wydajny algorytm głębokiego uczenia. MDP obejmuje środowisko i agenta i składa się z 

czterech elementów: zbioru stanów ᴕ, zbioru dostępnych akcji  ꜝ, funkcji przejścia stanu כ oraz 

funkcji nagrody ד. Stany w  ᴕ podlegają własności Markowa, tj. każdy stan zależy tylko od stanu 

poprzedniego i podjętej akcji. Załóżmy, że agent wykonuje akcję a w stanie s, a wynikający z niej stan 

s’ jest określony przez funkcję przejścia כ  , tj. s’ = T (s, a). Po zmianie stanu agent otrzymuje nagrodę 

określoną przez funkcję nagrody ד, tj. ד(s , s, a). Aby sformułować ramy MDP dla (P4.8) i (P4.9), 

postrzegamy RIS jako agenta, a scenariusz wykrywania RF obejmujący otoczenie, nadajnik-odbiornik 

RF i obiekty w przestrzeni docelowej są brane pod uwagę łącznie , jako środowisko. Rozważamy stan 

RIS bieżącego wzorca formującego wiązkę, tj. C, a działanie RIS jako wybór konfiguracji 

rekonfigurowalnego elementu dla wzorca formującego wiązkę. Tak więc działania RIS określają 

elementy w formatorze wiązki C. Dlatego następny stan MDP jest określany przez bieżący stan i 

działanie, a właściwość Markowa jest spełniona. Poniżej szczegółowo opisujemy składniki struktury 

MDP. Stan W MDP scenariuszy wykrywania RF wspomaganego przez RIS stan środowiska definiuje się 

jako  

s = (k, n,C), (4.67)  

gdzie k ɴ  [1,K] i n ɴ  [1,N] to indeksy wierszy i kolumn dla formatora wiązki wskazujące konfigurację, 

którą ma wybrać RIS. Poza tym C w (4.67) oznacza aktualną matrycę formatora wiązki RIS w stanie s. 

Początkowy stan struktury MDP jest oznaczony przez s0 = (1, 1,C0), gdzie C0 jest matrycą formującą 

wiązkę RIS, której rekonfigurowalne elementy znajdują się w konfiguracji pierwszej/domyślnej. Stany 

o indeksach (k, n) = (K +1, 1) nazywamy stanami końcowymi. Po osiągnięciu stanów końcowych 

wszystkie konfiguracje w macie wzorcowej formatora wiązki zostały wybrane.  

Akcja . W każdym stanie s = (k, n,C) RIS wybiera stan n-tego elementu rekonfigurowalnego w k-tej 

ramce. Zestaw działań RIS w każdym stanie można wyrazić jako ὧ  ꜝ= {1, . . . , NS}, gdzie j-ta akcja (i ɴ  

[1,NS]) wskazuje, że RIS wybiera konfigurację docelową jako j-tą konfigurację. Innymi słowy, RIS ustawia 

 .  

Funkcja przejścia stanu. Po wybraniu akcji przez RIS struktura MDP przechodzi do następnego stanu, s’ 

= (k’ , n’ , C’ ), jeśli (k, n) ≠ (K,N). Lub, jeśli (k, n) = (K,N), agent wchodzi w stan końcowy MDP. Dla stanów 

nieterminalnych elementy stanu s z danym s i a można wyrazić w następujący sposób 

 

Przykład zmiany stanu pokazano na rysunku ,  



 
 

 

 

gdzie NS = 2, K = 2 i N = 1. Na rysunku czerwona kropkowana ramka wskazuje element C, który jest 

określony przez działanie w prądzie państwo. Jeśli (k, n) = (3, 1), można zauważyć, że wszystkie 

konfiguracje matrycy formującej wiązkę zostały określone, a MDP przechodzi do stanów końcowych, 

w których matryca formująca wiązkę jest oznaczona przez Ct . Funkcja nagrody W ogólnych ramach 

MDP nagroda jest wartością uzyskaną przez agenta z otoczenia i określa ilościowo stopień, w jakim cel 

agenta został osiągnięty. Nagroda dla agenta jest zdefiniowana jako ujemna utrata entropii krzyżowej 

mapowania odebranych sygnałów przy danej matrycy wzorca kształtowania wiązki określonej w 

stanach końcowych. Jeśli stan końcowy nie został osiągnięty, nagroda za zmianę stanu jest ustawiona 

na zero. W szczególności, biorąc pod uwagę parametr w, nagroda w stanie s jest zdefiniowana jako 

 

W sformułowanym MDP RIS ma na celu uzyskanie optymalnej polityki w celu uzyskania maksymalnej 

nagrody w stanach terminalnych. Mówiąc konkretnie, polityka agenta polega na mapowaniu ze stanu 

ustawionego na dostępny zestaw akcji, tj. π : ᴕ → ꜝ . Aby zdefiniować optymalną politykę π,z najpierw 

definiujemy funkcję stanu-wartości przy danej polityce π i wektorze parametrów w, który wskazuje 

skumulowaną nagrodę agenta za pośrednictwem określonego stanu. Na podstawie (4.70) funkcję stan-

wartość można wyrazić jako 

 

Funkcja stanu-wartości dla π w stanie s wskazuje skumulowane nagrody agenta po stanie s. Na 

podstawie (4.71) funkcję stan-wartość dla stanu początkowego można wyrazić jako 



 
 

 

gdzie Cπt oznacza końcowy stan RIS przyjmujący politykę π. Zatem, przy danym wektorze parametrów 

w, optymalna polityka agenta w ramach MDP jest dana wzorem 

 

W (4.73) można zauważyć, że znalezienie optymalnej polityki agenta w sformułowanej strukturze MDP 

jest równoznaczne z rozwiązaniem optymalnej matrycy formatora wiązki dla (P4.9). Poza tym 

rozwiązanie (P4.8) jest równoznaczne z rozwiązaniem optymalnego w przy danej polityce π. 

!ƭƎƻǊȅǘƳ ƎǊŀŘƛŜƴǘǳ ǇǊƻƎǊŜǎȅǿƴŜƧ Ǉƻƭƛǘȅƪƛ ǿȅƴŀƎǊƻŘȊŜƵ 

Aby wspólnie rozwiązać (P4.8) i (P4.9) w ramach sformułowanej struktury MDP, proponujemy nowy 

algorytm PRPG. Zaproponowany algorytm można podzielić na dwie fazy, tj. fazę wyboru akcji i fazę 

uczenia, które przebiegają iteracyjnie.  

Proces wyboru akcji. W proponowanym algorytmie agent, czyli RIS, startuje ze stanu początkowego s0 

i przyjmuje politykę wyboru akcji w każdym stanie, aż do osiągnięcia stanu końcowego. Aby wybrać 

bieżące działanie w każdym stanie, RIS używa polityki π, która odwzorowuje bieżący stan na wektor 

prawdopodobieństwa. Konkretnie, dla danego stanu s, polityka prowadzi do NS-wymiarowego wektora 

prawdopodobieństwa oznaczonego przez π(s|w), który nazywamy funkcją polityki. I-ty element π(s|w) 

(i ɴ  [1,NS]), czyli πi (s|w), mieści się w przedziale [0, 1] i oznacza prawdopodobieństwo wybrania akcji 

ai w stanie S. Poza tym, π(s|w) (i ɴ  [1,NS]) spełnia ΣNS
i=1 πi (s|w) = 1. Jednakże, ponieważ stan zawiera 

aktualną macierz formatora wiązki, która zawiera binarne K · N · NS zmiennych, agent ma do czynienia 

z dużą przestrzenią stanów, a funkcja polityki jest trudna do modelowania przy użyciu prostych funkcji. 

Aby poradzić sobie z tym problemem, przyjmujemy sieć neuronową do modelowania funkcji polityki, 

ponieważ sieci neuronowe są potężnym narzędziem do obsługi dużej przestrzeni stanów. Przyjęta sieć 

neuronowa jest określana jako sieć zasad, a sieć zasad trenujemy za pomocą algorytmu gradientu 

polityki . W szczególności sieć zasad jest oznaczona przez πθ (s|w), gdzie θ oznacza parametry sieci 

zasad i obejmuje wagi połączeń oraz odchylenia funkcji aktywacji w sieci neuronowej. Strukturę sieci 

polityk pokazano na rysunku.  

 



 
 

 

W stanie s, k i n są osadzone odpowiednio jako wektory K-wymiarowe i N-wymiarowe, gdzie k-ty i n-ty 

element wektorów to jedynki, a pozostałe elementy to zera. W szczególności odnosimy się do 

otrzymanych wektorów jako wektorów jednokierunkowych. Jeśli chodzi o C, ponieważ wykrywanie RF 

dla przestrzeni docelowej jest określone przez CA, jak pokazano w (4.54), najpierw dzielimy C na jego 

rzeczywistą i urojoną część i mnożymy je w prawo przez odpowiednio rzeczywistą i urojoną część A. 

Następnie, kierując się koncepcją uczenia się opartego na modelach, przetwarzamy wynik, czyli CA, za 

pomocą perceptronów wielowarstwowych (MLP). Poza tym, ponieważ wzorce formatora wiązki K są 

symetryczne w swoim fizycznym znaczeniu, a zmiana ich kolejności nie wpływa na wydajność 

wykrywania, MLP, które wyodrębniają wektory cech z c1 do cK, muszą być symetryczne. Można to 

osiągnąć wykorzystując dwie symetryczne grupy MLP, z których każda zawiera K MLP o wspólnych 

parametrach. To znacznie zmniejsza liczbę parametrów, a tym samym ułatwia uczenie sieci zasad. 

Rozmiary MLP są oznaczone na ryc. 4.17. Na przykład (2M,512,256) wskazuje, że każdy MLP w grupie 

symetrycznej ma trzy warstwy, których rozmiary to odpowiednio 2M, 512 i 256. Następnie wektory 

one-hot i wyodrębnione wektory cech 2K są łączone i wprowadzane do końcowego MLP. Wynik 

końcowego MLP jest wprowadzany do warstwy softmax, która tworzy wektor wymiarowy NS 

wskazujący prawdopodobieństwo wybrania działań NS.  

Proces szkoleniowy. Cel procesu szkoleniowego jest dwojaki: (a) Aby polityka sieciowa poprawiała 

obecną politykę w wyborze działań w oparciu o (4.73). (b) Aby mapowanie odebranych sygnałów 

wiązało się z mniejszą utratą entropii krzyżowej. W związku z tym proces szkolenia składa się z dwóch 

części, tj. szkolenia sieci polityki i szkolenia sieci wykrywania. W szkoleniu sieci polityki przyjmujemy 

metodę gradientu polityki [50]. Poza tym uczenie sieci detekcyjnej powoduje, że nagrody za stany 

końcowe rosną w miarę uczenia polityki. Ze względu na te cechy proponowany algorytm nazywany jest 

algorytmem progresywnego gradientu polityki wynagrodzeń.  

Uczenie sieci polityk. W celu zebrania danych szkoleniowych dla sieci polityk, przyjęty zostaje bufor 

powtórek w celu przechowywania doświadczeń agenta podczas zmian stanów. Bufor powtórek agenta 

jest oznaczony jako ꜞ = {e}. Przechowywane doświadczenie w buforze powtórek jest określone przez 

e = (s, a). Warto zauważyć, że w odróżnieniu od bufora powtórek w tradycyjnych algorytmach uczenia 

głębokiego wzmacniania , doświadczenie w buforze powtórek nie rejestruje nagrody uzyskanej 

podczas przejść między stanami. Dzieje się tak, ponieważ nagrody są określane przez bieżące 

mapowanie odebranych sygnałów, które zmienia się w miarę aktualizacji. Dlatego proponujemy, aby 

nagrody były obliczane w momencie wywołania procesu szkoleniowego, zamiast zapisywania ich w 

buforze powtórek. Epokę szkoleniową (lub w skrócie epokę) definiujemy jako proces przejścia stanu ze 

stanu początkowego do stanu końcowego. Doświadczenie agenta w epoce jest przechowywane w 

buforze powtórek i wykorzystywane do szkolenia, które jest odrzucane po użyciu. Na podstawie 

twierdzenia o gradiencie polityki  w procesie uczenia gradient V (s0|π,w) względem θ spełnia 

 

gdzie (St,At ) ɴ  ꜞ  to próbki stanu i akcji w buforze powtórek agenta realizującego politykę πθ , a Q(St,At 

| θ,w) oznacza nagrodę dla agenta po wybraniu akcji At w St a następnie πθ . Aby obliczyć gradient w 

(4.74), należy obliczyć nagrody dla agenta w (4.70). Jeżeli s jest stanem końcowym, to nagroda R(s|w) 

jest obliczana za pomocą metody Monte Carlo , tj. 



 
 

 

W przeciwnym razie R(s|w) = 0. We (4,75) Nmc wskazuje liczbę próbkowanych wektorów szumu, a  

i jest i-tym próbkowanym wektorem szumu. Ponieważ nagrody w stanach nieterminalnych są zerowe, 

V(כ(St,At )|θ,w) jest równe nagrodzie w stanie końcowym dla St , At , i polityki πθ . W szczególności w 

(4.75)  jest generowane przez sieć czujnikową, co pokazano na rysunku .  

 

Sieć czujnikowa składa się z dwóch części, tj. dekodera wspomaganego modelem i MLP. Najpierw 

otrzymany wektor jest mnożony lewostronnie przez pseudoodwrotność Γ , która jest oznaczona jako Γ 
+ . Zgodnie z metodą najmniejszych kwadratów, dekoder wspomagany modelem, tj. , jest 

optymalnym dekoderem liniowym, który daje minimalny błąd średniokwadratowy (MSE) dla 

rzeczywistego wektora odbicia ν, a zatem może potencjalnie zwiększyć dokładność wykrywania sieci 

czujnikowej. Następnie  jest wprowadzane do w pełni połączonego MLP, który rekonstruuje wektor 

prawdopodobieństwa . W każdym procesie θ jest aktualizowane w następujący sposób 

 

gdzie gradient ɳθπθAt (St|w) jest obliczany za pomocą algorytmu wstecznej propagacji , a α oznacza 

szybkość uczenia.  

Trening sieci wykrywania. Po aktualizacji θ,  wykonywany  jest trening wykrywania sieć. Obliczone 

nagrody z (4.75) są wykorzystywane do trenowania sieci czujnikowej, co zmniejsza utratę entropii 

krzyżowej. Konkretnie, funkcja strat używana do uczenia sieci czujnikowej może być wyrażona w 

następujący sposób, co jest zgodne z funkcją celu w zadaniu optymalizacyjnym (P4.8), tj. 

 

W każdym procesie uczenia wartość w jest aktualizowana przez 

 

gdzie gradient ɳ wflI (w) jest obliczany za pomocą algorytmu propagacji wstecznej. Podsumowując, 

proponowany algorytm PRPG podsumowano w Algorytmie. 



 
 

 

Analiza algorytmu 

W tej sekcji analizujemy złożoność obliczeniową i zbieżność proponowanego algorytmu. Ponadto w  

wyprowadzamy nietrywialną dolną granicę dokładności wykrywania w oparciu o górną granicę utraty 

entropii krzyżowej przy danej macie wzorcowej formatora wiązki. 

½ƱƻȍƻƴƻǏŏ ƻōƭƛŎȊŜƴƛƻǿŀ 

Ponieważ algorytm PRPG składa się z dwóch głównych faz, tj. fazy wyboru akcji i fazy szkolenia, 

analizujemy ich złożoność obliczeniową. Złożoność obliczeniowa jest analizowana pod kątem liczby 

formowania wiązki, K, liczba elementów rekonfigurowalnych, N, liczba dostępnych konfiguracji, NS, 

oraz liczba siatek przestrzennych, M. Złożoność fazy wyboru akcji W proponowanym algorytmie 

najbardziej kosztowną obliczeniowo częścią jest oszacowanie prawdopodobieństwa działania sieci 

polityk. Dla każdej fazy wyboru działania złożoność obliczeniowa jest podana w Twierdzeniu 4.1. 

Twierdzenie 4.1 (Złożoność obliczeniowa fazy wyboru akcji) W algorytmie PRPG, dla agenta w każdym 

stanie, złożoność obliczenia prawdopodobieństw akcji i wyznaczenia akcji wynosi ַײ(KNNSM). 

Dowód. Złożoność osadzania K i N jako jedno-gorących wektorów wynosi odpowiednio ַײ(K) i ַײ(N). 

Złożoność multipleksowania K wzorców formowania wiązki, które są N · NS-wymiarowe przez A ɴ 

CNNS×M, wynosi ַײ(K · N · NS · M). Dla w pełni połączonej sieci neuronowej ze stałą liczbą warstw ukrytych 

i neuronów złożoność obliczeniowa algorytmu wstecznej propagacji jest proporcjonalna do iloczynu 

wielkości wejściowej i wielkości wyjściowej. Dlatego złożoność obliczeniowa symetrycznej grupy MLP i 

wartości Q MLP wynoszą odpowiednio ַײ(K·M) i ַײ(K·NS+N·NS). Ponieważ operacja łączenia ma 

złożoność ַ(1)ײ, a znalezienie maksymalnej wartości Q to ַײ(NS), całkowita złożoność obliczeniowa ma 

złożoność ַײ(KNNSM) i dlatego jest zdominowana przez mnożenie macierzy. Złożoność procesu uczenia 

Złożoność obliczeniowa (4.75) jest przedstawiona w Lemacie 4.1. 

Lemat 4.1 Złożoność obliczeniowa obliczenia nagrody w (4.75) wynosi O KNNSM + K2M +M2 . 



 
 

Dowód. Rozważamy najgorszy scenariusz dla obliczeń, tj. poprzednie stany we wszystkich próbkach są 

stanami końcowymi. W tym przypadku nagrody są obliczane na podstawie (4,75). Wyrażenie wewnątrz 

drugiego sumowania składa się z dwóch części, tj. obliczenia entropii krzyżowej o złożoności 

obliczeniowej ַײ(M) oraz obliczenia  przy użyciu sieci czujnikowej. Złożoność obliczeniowa obliczania 

CA wynosi O(KNNSM). Obliczenie pseudoodwrotnej macierzy Γ+, gdzie Γ jest macierzą K × M, ma 

złożoność ַײ(K2M). Podobnie jak w przypadku analizy złożoności obliczeniowej MLP w dowodzie 

Twierdzenia 4.1, złożoność obliczeniowa MLP wynosi ַײ(M2). Zatem złożoność obliczeniowa obliczania 

ˆp wynosi O(KNNSM + K2M +M2), co dowodzi Lematu 4.1. Złożoność obliczeniowa uczenia sieci polityki 

i sieci wykrywania jest podana w Lemacie 4.2. 

Lemat 4.2 Po obliczeniu nagród złożoność uczenia sieci detekcyjnej i sieci polityki wynosi odpowiednio 

O(M2) i O(NS(K + N + M)). Jeśli pojedynczy MLP jest używany do zastąpienia symetrycznej grupy MLP, 

złożoność obliczeniowa uczenia sieci zasad wynosi O(KMNS + NNS). 

Dowód. Dla w pełni połączonej sieci neuronowej ze stałą liczbą warstw ukrytych i neuronów złożoność 

obliczeniowa algorytmu wstecznej propagacji jest proporcjonalna do iloczynu wielkości wejściowej i 

wyjściowej. W związku z tym złożoność obliczeniowa korzystania z algorytmu propagacji wstecznej do 

aktualizacji wektor parametru sieci czujnikowej to ַײ(M2). Sieć zasad można rozpatrywać jako dwa 

połączone MLP: pierwszy przyjmuje jako dane wejściowe jednokierunkowe wektory osadzania k i n, a 

drugi przyjmuje K wektorów pomiarowych o wymiarach 2M jako dane wejściowe. Ponadto, biorąc pod 

uwagę symetryczną grupę MLP, rzeczywisty rozmiar wektora wejściowego dla drugiego MLP wynosi 

2M zamiast 2KM. Dlatego złożoność obliczeniowa uczenia pierwszego i drugiego MLP sieci polityk 

wynosi odpowiednio ַײ(NS · (K + N)) i ַײ(NSM), a zatem całkowita złożoność obliczeniowa wynosi ַײ(NS · 

(K + N) +M)). Ponadto, jeśli pojedynczy duży MLP z rozmiarami warstw (2KM, 64, 32K) jest używany do 

zastąpienia symetrycznej grupy MLP, złożoność obliczeniowa uczenia drugiego MLP wynosi ַײ(KNSM), 

a całkowita złożoność obliczeniowa uczenia sieci zasad jest ַײ(KMNS + NNS). Zatem Lemat 4.2 jest 

udowodniony. 

Z Lematu 4.2 można zauważyć, że użycie symetrycznej grupy MLP zamiast pojedynczego dużego MLP 

w sieci zasad może zmniejszyć złożoność procesu uczenia. Na podstawie Lematów 4.1 i 4.2 całkowita 

złożoność obliczeniowa każdego procesu uczącego jest przedstawiona w Twierdzeniu 4.2. 

Twierdzenie 4.2 Złożoność obliczeniowa każdej fazy uczenia algorytmu PRPG wynosi ַײKNNSM + K2M 

+M2) . 

Dowód Na podstawie (4.76) i (4.77) złożoność obliczania funkcji straty jest określona przez obliczenie 

prawdopodobieństwa nagrody i działania. Z Twierdzenia 4.1 i Lematu 4.2 wynika, że złożoność 

obliczania nagrody jest wyższego rzędu niż złożoność obliczania prawdopodobieństw działania. 

Dlatego złożoność obliczeniowa fazy treningowej jest zdominowana przez obliczenie nagród Nb, czyli 

 .Twierdzenie 4.2 jest w ten sposób udowodnione . (KNNSM + K2M + M2)ײַ

Analiza konwergencji 

Szczegółowa analiza zbieżności algorytmu PRPG opiera się na analizie zbieżności algorytmu blokowego 

gradientu stochastycznego (BSG). Oznaczamy w przez x1 i oznaczamy θ przez x2, a zatem funkcja celu 

w (P4.7) może być oznaczona przez F(x1, x2) = LCE(Cπθt ,w), gdzie Cπθt oznacza wzór formowania wiązki 

w stan końcowy dla RIS z polityką πθ . Aalgorytm BSG do rozwiązywania (P4.7) jest sformułowany jako 

algorytm 15, którego analizę zbieżności można przedstawić za pomocą lematu 4.3. 



 
 

 

Lemat 4.3 Algorytm 15 zbiega się do lokalnie optymalnego xᶻ
1 i xz 2 jako liczba iteracji Nitr→∞, przy 

spełnieniu następujących warunków: 

1. Istnieje stała c i stała ε taka, że dla każdej iteracji indeksowanej przez j nierówności  

 i  są 

spełnione. 

2. Istnieje jednostajna stała Lipschitza ′ > 0 taka, że 

 

3. Istnieje stała ψ taka, że E[|| xj
1|| 2

2+ || xj
2|| 2

2] ≤ ψ2, ᶅ j . 

Dowód. Proszę odnieść się do Wniosku 2.12 w , gdzie założenia wymagane we Wniosku 2.12 w [63] są 

równoważne trzem warunkom z Lematu 4.3. Porównując algorytmy 14 i 15, możemy zauważyć, że 

jedyną różnicą między tymi dwoma algorytmami są funkcje aktualizacji parametrów. Niemniej jednak, 

rozwiązując problem minimalizacji (4,80), możemy wywnioskować, że (4,80) jest równoważne temu 

 

Ponieważ sekwencja szybkości uczenia się {αj
i}j w Algorytmie 15 może być dowolnie wybrana, 

aktualizacja parametrów Algorytmów 14 i 15 jest zasadniczo równoważna. Pod tym względem 

proponowany algorytm PRPG można sklasyfikować jako algorytm BSG, którego analiza zbieżności jest 

zgodna z Lematem 4.3. Ponieważ jednak sieci neuronowe są objęte mapowaniem odbieranych 

sygnałów i funkcją polityki, warunki z Lematu 4.3 są trudne do udowodnienia teoretycznego. Dlatego 

oprócz analiz teoretycznych przedstawionych powyżej analizujemy również zbieżność poprzez 

praktyczne symulacje w rozdz. 4.2.6. Ponadto rozwiązanie otrzymane za pomocą proponowanego 

algorytmu głębokiego uczenia jest lokalnie optymalnym rozwiązaniem (P4.7). Jak pokazano w 

Algorytmie , iteracyjnie rozwiązujemy (P4.8) i (P4.9) odpowiednio aktualizując θ za pomocą (4.76) i 

aktualizując w za pomocą (4.78). Na podstawie algorytmu Q-learning  aktualizacja θ w celu 

maksymalizacji całkowitej nagrody jest równoważna znalezieniu C minimalizującego LCE przy danym w. 



 
 

Poza tym można zauważyć, że aktualizacja w bezpośrednio minimalizuje LCE przy danym C. Po 

zakończeniu iteracji aktualizacja zmiennych C lub w nie doprowadzi do niższej wartości funkcji celu, tj. 

utraty entropii krzyżowej. Zatem rozwiązanie otrzymane za pomocą proponowanego Algorytmu 14 

jest lokalnie optymalnym rozwiązaniem pierwotnego problemu (P4.7). 

5ƻƭƴŀ ƎǊŀƴƛŎŀ ŘƻƪƱŀŘƴƻǏŎƛ ǿȅƪǊȅǿŀƴƛŀ 

W tej sekcji obliczamy dolną granicę dokładności wykrywania w (P4.8) dla danej maty C formatora 

wiązki. Aby wyznaczyć dolną granicę, zakładamy, że mapowanie odebranych sygnałów odwzorowuje 

odebrane sygnały RF na wyniki wykrywania przez przy użyciu optymalnego dekodera liniowego i 

procesu oceny progowej. Poniżej przedstawiamy najpierw kryterium wykrywania dla wykrywania, a 

następnie wyznaczamy dolną granicę dokładności wykrywania, wykorzystując górną granicę utraty 

entropii krzyżowej. Kryterium detekcji dla wykrywania Zrekonstruowany wektor współczynnika odbicia 

z dekodera liniowego można wyrazić jako 

 

Na podstawie (4.81) analizujemy rozkład prawdopodobieństwa zmiennej losowej, czyli m-tego 

elementu . Oznaczamy wektory m-tego rzędu Γ+ i Γ+ Γ jako odpowiednio γm i ξm. Wtedy 

. Pustka siatek przestrzennych innych niż m-ta siatka przestrzenna jest 

modelowana przez wektor q−m, gdzie q−m,m’ = 0 i 1 wskazują, że m siatka przestrzenna jest odpowiednio 

pusta i niepusta (m ɴ  [1,M], m’ ≠ m). Kiedy m-ta siatka przestrzenna jest pusta (lub niepusta), 

oznaczamy funkcje gęstości prawdopodobieństwa (PDF) części rzeczywistej i urojonej , tj. 

 odpowiednio. Oceniamy pustkę 

m-tej siatki przestrzennej na podstawie sumy i , tj. . Kiedy m-ta 

siatka przestrzenna jest pusta, przy danych q−m, suma , tj. μm, ma rozkład normalny, tj. 

μm Ḑ ﬞ (0, ε0m (q−m) ), gdzie 

 

 

Tutaj ִי  jest zbiorem indeksów M siatek przestrzennych, a indeksy dolne R i I wskazują odpowiednio 

rzeczywistą i urojoną część wektora. Pierwszy składnik sumowania w (4.82) odpowiada wariancji 

spowodowanej współczynnikami odbicia w siatkach przestrzennych innych niż m-ta siatka 

przestrzenna, a drugi składnik sumowania w (4.82) odpowiada wariancji spowodowanej szumem w Rx 

jednostka. Z drugiej strony, gdy q-ta siatka przestrzenna jest niepusta, należy dodać wariancję 

wynikającą ze współczynnika odbicia m-tej siatki przestrzennej. Oznaczmy wariancję współczynnika 

odbicia m-tej siatki przestrzennej przez εref, m, a wariancję μm można wyrazić jako 



 
 

 

Biorąc pod uwagę pustkę m-tej siatki przestrzennej, plik PDF μm można zapisać w następujący sposób 

 

gdzie ᴕ−m oznacza zbiór wszystkich możliwych q−m,ᴕnorm(x; 0, εim(q−m)) (i = 0, 1) oznacza PDF rozkładu 

normalnego z zerową średnią i wariancją εim(q−m), a Pm(q−m) oznacza prawdopodobieństwo istnienia 

wskazane przez q−m aby było prawdziwe, tj. 

 

Tutaj Prm’(x) gdzie x wynosi 0 i 1 wskazuje prawdopodobieństwo, że m’-ta siatka przestrzenna jest 

odpowiednio pusta i niepusta. Używamy różnicy między ᴕ1
m(q−m) i ᴕ0

m(q−m) jako zmiennej oceniającej, 

aby określić, czy m-ta siatka przestrzenna jest pusta, czy nie. Aby ułatwić analizę, przyjmujemy sumę 

logarytmiczną jako substytut sumy w (4.84). Dlatego zmienną oceny można obliczyć jako 

 

Z (4.86) wynika, że τm rośnie wraz ze wzrostem ᴕ1
m (μm) i maleje wraz ze wzrostem ᴕ0

m(μm). Dlatego 

możemy ocenić pustkę m-tej siatki kosmicznej poprzez wartość τm. Konkretnie, wynik wykrywania m-

tej siatki przestrzennej jest określany przez porównanie zmiennej oceniającej τm z progiem oceny, który 

jest oznaczony przez ρm. Jeżeli τm ≤ ρm, wynik wykrywania m-tej siatki przestrzennej jest „pusty”, co 

oznacza hipoteza H0. W przeciwnym razie, jeśli τm > ρm, wynik wykrywania jest „niepusty”, co oznacza 

hipoteza H1. Po uproszczeniu (4.86) kryterium detekcji dla ꞊0 i ꞊1 można wyrazić jako 

 

Ponieważ μ2
m > 0 można wyrazić zakres ρm   

DƽǊƴŀ ƎǊŀƴƛŎŀ ǳǘǊŀǘȅ ŜƴǘǊƻǇƛƛ ƪǊȊȅȍƻǿŜƧ 

Analizujemy utratę entropii krzyżowej wynikającą z kryterium detekcji w (4.87), którą można uznać za 

nietrywialną górną granicę utraty entropii krzyżowej określonej w (4.57). Ponieważ wynik wykrywania 

podany przez (4.87) wynosi 0 lub 1, jeśli wynik wykrywania jest dokładny, poniesiona strata 

crossentropii wyniesie −ln(1) = 0; w przeciwnym razie poniesiona strata entropii krzyżowej wyniesie 



 
 

−ln(0) → ∞. W praktyce utrata entropii krzyżowej spowodowana niedokładnym wynikiem pomiaru jest 

ograniczona dużą liczbą CIn0. Zakładając, że ꞊0 (lub ꞊1) jest prawdziwe, prawdopodobieństwo 

niedokładności wyniku pomiaru jest równe prawdopodobieństwu τm > ρm, tj. Pr{τm > ρm|꞊0} (lub Pr{τm 

≤ ρm|꞊1}). Oznacz prawdopodobieństwo, że obiekt znajdzie się w m-tej siatce przestrzennej o godzinie 

, a stratę entropii krzyżowej m-tej siatki przestrzennej można obliczyć jako 

 

gdzie Pr{τm > ρm|꞊00} i Pr{τm ≤ ρm|꞊1} można obliczyć korzystając ze Stwierdzenia 4.2. 

Twierdzenie 4.2 Warunkowe prawdopodobieństwo niedokładnego wykrycia m-tej siatki przestrzennej 

można obliczyć w następujący sposób 

 

 

gdzie erf(·) oznacza funkcję błędu, oraz 

 

Dowód. Na podstawie (4.87), warunku oceny  jest równy . Dlatego

 i   

Ponadto, biorąc pod uwagę q−m, μ2
m ma rozkład chi-kwadrat z jeden stopień swobody. Dlatego 

skumulowana funkcja dystrybucji μ2
m jest ważoną sumą funkcji błędu, a zatem prawdopodobieństwa 

warunkowe można obliczyć za pomocą (4,89) i (4,90). Poza tym w (4.88) możemy zauważyć, że Lm jest 

określony przez próg oceny ρm. Następnie, na podstawie (4,88) do (4,92), ∂Lm/∂ρm można obliczyć jako 



 
 

 

Wówczas optymalne ρᶻ
m można otrzymać rozwiązując ∂Lm/∂ρm = 0. Oznaczając minimalną Lm 

odpowiadającą ρᶻ
m jako Lzm, górną granicę utraty entropii krzyżowej w (4.57) można obliczyć jako 

 

Gdy podana jest pustka siatek przestrzennych innych niż m-ta, górna granica straty entropii krzyżowej 

może być obliczona ze Stwierdzenia 4.3. Ponieważ dokładność wykrywania jest odwrotnie 

proporcjonalna do straty entropii krzyżowej, wyprowadzana jest dolna granica dokładności 

wykrywania.  

Twierdzenie 4.3 Gdy podana jest pustka siatek przestrzennych innych niż m-ta, tj. א−m = {q−m }, 

optymalnym progiem oceny dla m-tej siatki przestrzennej jest 

 

Dowód. Znak ∂Lm/∂pm jest określony przez φm(q−m). Obliczamy stosunek między dwoma wyrazami 

φm(q−m), który można wyrazić jako 

 

Ponieważ ε1m (q−m) > ε0m (q−m) i  jest monotoniczną malejącą funkcją względem 

ρm i ιm(q−m) ≥ 0. Również φm(q−m) ≥ 0 ᵺᵼ ιm(q−m) ≥ 1, a zatem ∂Lm/∂pm ≥ 0 wtedy i tylko wtedy, gdy 

ιm(q−m) ≥ 1. Zatem minimalne Hm otrzymujemy, gdy ρm spełnia warunek ιm(q−m) = 1. Następnie możemy 

udowodnić Twierdzenie 4.3, rozwiązując ιm(q−m) = 1 i biorąc pod uwagę, że  

 

Ponieważ jednak liczba możliwych q−m może być duża (zazwyczaj |א−m| =2M−1), obliczenie dokładnego 

∂Lm/∂ρm w (4.93) jest czasochłonne, co utrudnia znalezienie dokładne ρᶻ
m i Lz m. Dlatego w praktyce 

przybliżamy Piastę, używając losowo próbkowanego podzbioru אsam
−m, który jest oznaczony przez אsam 

−m Ṓ א−m. Ponadto, ponieważ znak ∂Lm/∂ρm jest wyznaczony przez sumę φm(q−m), a φm(q−m) ma punkt 

zerowy, który można obliczyć ze wzoru (4.96). Jeżeli ρm jest mniejsze niż punkt zerowy φm(q−m), 



 
 

φm(q−m) ≥ 0; a poza tym φm(q−m) < 0. Dlatego używamy średniej optymalnego ρᶻ
m(q−m) dla każdego q−m 

 ɴאsam
−m do oszacowania ρzm i odpowiednio przybliżamy górną granicę . Oszacowany ρzm jest oznaczony 

przez  co można sformułować w następujący sposób 

 

gdzie ρᶻ
m(q−m) można otrzymać z Twierdzenia 4.3. Kiedy |אsam

−m| jest wystarczająco duże,  w (4,98) 

może być przybliżone do ρzm. Ostatecznie, biorąc pod uwagę przybliżoną górną granicę straty entropii 

krzyżowej jako  to można zauważyć na podstawie (4,88), że górna granica średniej 

prawdopodobieństwo wykrycia błędu dla siatki przestrzennej wynosi . Dlatego 

dolna granica średniej dokładności wykrywania dla siatki kosmicznej wynosi Pacc, lb = 1 − Perr, ub. 

Symulacja i ocena 

W tej sekcji najpierw opisujemy ustawienie scenariusza symulacji i podsumowujemy parametry 

symulacji. Następnie przedstawiamy wyniki symulacji w celu weryfikacji skuteczności 

zaproponowanego algorytmu PRPG. Na koniec, korzystając z proponowanego algorytmu, oceniamy 

utratę entropii krzyżowej scenariusza wykrywania RF wspomaganego przez RIS w odniesieniu do różnej 

liczby rozmiarów RIS i liczby siatek kosmicznych. Ponadto porównujemy proponowaną metodę z 

wzorcem, czyli systemami wykrywania MIMO RF. 

Ustawienia symulacji 

Układ rozważanego scenariusza przedstawiono na rysunku  

 

 

Przyjęty tutaj RIS jest taki sam, jak zastosowany w poprzedniej sekcji, a współczynniki odbicia elementu 

rekonfigurowalnego w różnych konfiguracjach są symulowane w oprogramowaniu CST, Microwave 

Studio, Transient Simulation Package , przy założeniu 60◦ incydentalnych sygnałów RF z polaryzacją 

pionową. Poza tym, aby zwiększyć moc odbitego sygnału w symulacji, łączymy G elementów 

rekonfigurowalnych jako niezależnie kontrolowaną grupę. Elementy rekonfigurowalne niezależnie 



 
 

sterowanej grupy znajdują się w tej samej konfiguracji, a zatem można je uznać za pojedyncze. Dlatego 

proponowany algorytm jest odpowiedni dla tego przypadku. Liczba niezależnie sterowanych grup jest 

oznaczona przez NG. Początek współrzędnej znajduje się w środku RIS, a RIS znajduje się w płaszczyźnie 

y-z. Ponadto oś z jest pionowa względem podłoża i skierowana w górę, a osie x i y są równoległe do 

podłoża. Anteny Tx i Rx znajdują się odpowiednio w odległościach (0,87,-0,84,0)m i (0,0,-0,5)m. 

Przestrzeń docelowa to prostopadłościenny obszar położony w odległości 1 m od RIS, podzielony na M 

bloków przestrzennych, każdy o wymiarach 0,1 × 0,1 × 0,1 m3. Parametry symulacji podsumowano w 

tabeli. 

 

Wyniki 

Na rysunku porównujemy wyniki uczenia dla różnych algorytmów.  

 

W szczególności pierwszym algorytmem w legendzie jest proponowany algorytm PRPG, w którym 

przyjęto sieć wykrywania (SensNet) i sieć zasad (PolicyNet). Drugi algorytm przyjmuje sieć czujnikową, 



 
 

ale przyjmuje losową matrycę kształtującą wiązkę. Trzeci algorytm przyjmuje zarówno sieć czujnikową, 

jak i sieć zasad, ale sieć czujnikowa nie zawiera dekodera wspomaganego modelem, jak w 

proponowanym algorytmie. Czwarty algorytm wykorzystuje tylko dekoder wspomagany modelem do 

mapowania odebranych sygnałów na wyniki wykrywania. 

Można zauważyć, że proponowany algorytm PRPG zbiega się z dużą szybkością i skutkuje najniższą 

stratą entropii krzyżowej spośród wszystkich rozważanych algorytmów. W szczególności Rysuku  

przedstawia obiekt prawdy naziemnej i odpowiadające mu wyniki wykrywania w funkcji liczby epok 

treningowych.  

 

Wraz ze wzrostem liczby epok treningowych wynik wykrywania zbliża się do podstawowej prawdy i 

staje się w przybliżeniu taki sam po 104 epokach treningowych. Na rysunku  przedstawiono 

podstawowe prawdy i wyniki wykrywania dla różnych algorytmów i obiektów docelowych o różnych 

kształtach.  

 

Porównując wyniki wykrywania z podstawowymi prawdami, możemy zauważyć, że proponowany 

algorytm w dużym stopniu przewyższa inne algorytmy wzorcowe. Poza tym, porównując wyniki 

wykrywania proponowanego algorytmu w drugiej kolumnie z podstawowymi prawdami w pierwszej 

kolumnie, możemy zaobserwować, że proponowany algorytm uzyskuje dokładne wyniki wykrywania 

pomimo różnych kształtów obiektów docelowych. Na ryc. 4.23 przedstawiono wyniki uczenia w funkcji 

liczby epok uczenia dla algorytmu PRPG i porównuje się je dla różnych szybkości uczenia się.  



 
 

 

Początkowe współczynniki uczenia się w każdym przypadku są ustalone na α0 = 10-1, 10-3, 10-5, które 

następnie zmniejszają się odwrotnie wraz ze wzrostem liczby epok treningowych. Można zauważyć, że 

duże wartości szybkości uczenia uniemożliwiają osiągnięcie zbieżności algorytmu, podczas gdy niskie 

wartości szybkości uczenia powodują powolny spadek straty entropii krzyżowej. Konfiguracja α0 = 10−3 

przewyższa inne, co weryfikuje nasz wybór szybkości uczenia się. Na rycsunku można zauważyć, że 

wraz ze wzrostem rozmiaru RIS, tj. NG, wynikowa utrata entropii krzyżowej po treningu maleje.  

 

 

Dzieje się tak, ponieważ odbieraną energię można poprawić za pomocą bardziej rekonfigurowalnych 

elementów w celu odzwierciedlenia transmitowanych sygnałów, jak wskazano w (4.54). Poza tym 

bardziej rekonfigurowalne elementy zapewniają większą swobodę projektowania i większą kontrolę 

nad kształtowaniem wiązki, co sprawia, że zyski z tych ścieżek odbicia przez różne siatki przestrzenne 

są bardziej widoczne. Dlatego obiekty w różnych siatkach przestrzennych mogą być wykrywane z 

większą precyzją. Jednak entropii krzyżowej nie można redukować w nieskończoność. Kiedy NG jest 



 
 

wystarczająco duża, entropia krzyżowa pozostanie stabilna. Jak pokazano na rysuku, wyniki utraty 

entropii krzyżowej dla NG = 9 i NG = 16 są prawie takie same. 

 

Poza tym porównując krzywe dla NG = 9 i NG = 16 w ciągu pierwszych 2000 epok treningowych, można 

zauważyć, że zwiększenie liczby elementów rekonfigurowalnych, gdy NG ≥ 9 ma negatywny wpływ na 

szybkość uczenia i tempo konwergencji. Dzieje się tak, ponieważ zwiększenie liczby 

rekonfigurowalnych elementów prowadzi do większej złożoności znalezienia optymalnej polityki dla 

RIS w celu określenia jej wzorca kształtowania wiązki, ponieważ sieć zasad RIS musi obsługiwać 

wielowymiarową przestrzeń stanów. Na rysunku porównujemy teoretyczne górne ograniczenie 

wyprowadzone w (4.98) i proponowany algorytm PRPG dla różnych wartości M w scenariuszach 2D i 

3D.  

 



 
 

 

Można zauważyć, że zarówno w scenariuszach 2D, jak i 3D prawdopodobieństwo wykrycia błędu 

wzrasta wraz z M. Ponadto utrata entropii krzyżowej w scenariuszach 3D jest wyższa niż w 

scenariuszach 2D. Dzieje się tak, ponieważ siatki przestrzenne w scenariuszach 3D są bliżej siebie, co 

utrudnia ich rozróżnienie. Na koniec można zauważyć, że wraz ze wzrostem M utrata entropii 

krzyżowej proponowanego algorytmu rośnie szybciej w scenariuszach 3D w porównaniu do 

scenariuszy 2D. To potwierdza, że wykrywanie 3D jest trudniejsze niż wykrywanie 2D. Na ryc. 4.26 

pokazujemy porównanie między proponowanym scenariuszem wspomaganym RIS a punktem 

odniesienia, czyli scenariuszami wykrywania MIMO RF bez RIS. Zarówno scenariusz wspomagany przez 

RIS, jak i scenariusze MIMO przyjęły podobny układ opisany wcześniej, a wynikową utratę entropii 

krzyżowej uzyskuje się za pomocą algorytmu 14. Niemniej jednak w scenariuszach wykrywania MIMO 

statyczna powierzchnia odbicia zajmuje miejsce RIS, który nie może zmienić wzorca formowania wiązki 

dla sygnałów odbitych. Gdy rozmiar tablicy MIMO na ryc. 4.26 wynosi n × n (n = 1, 2,…, 5), oznacza to, 

że w scenariuszu przyjęto n anten Tx i n anten Rx. 

 

W szczególności anteny Tx/Rx są rozmieszczone wzdłuż osi y w odstępie 0,1 m. Anteny Tx transmitują 

sygnały ciągłe o odstępie fazowym 2π/n, a n odebranych sygnałów anten Rx z wytłumionymi sygnałami 

LoS służy jako wektor pomiarowy. Porównując testy porównawcze MIMO i proponowaną metodę, 

możemy zauważyć, że proponowana metoda przewyższa scenariusze wykrywania (1 × 1) Ḑ (5 × 5) 

MIMO pod względem wynikowej utraty entropii krzyżowej. Pokazuje to znaczenie wykorzystania RIS 

do wspomaganego wykrywania RF. 

Podsumowanie 

W tej sekcji rozważyliśmy scenariusz wykrywania RF wspomagany przez RIS, w którym można wykryć 

istnienie i lokalizację obiektów w docelowej przestrzeni 3D. Aby ułatwić projektowanie wzoru 

kształtowania wiązki, zaproponowaliśmy protokół wykrywania RF oparty na ramkach. W oparciu o 

zaproponowany protokół sformułowaliśmy problem optymalizacyjny do zaprojektowania wzorca 

formującego wiązkę i odwzorowania odbieranych sygnałów. Aby rozwiązać problem optymalizacji, 

sformułowaliśmy ramy MDP i zaproponowaliśmy algorytm uczenia się głębokiego wzmacniania o 

nazwie PRPG, aby go rozwiązać. Przeanalizowaliśmy również złożoność obliczeniową i zbieżność 

proponowanego algorytmu oraz obliczyliśmy teoretyczną górną granicę utraty entropii krzyżowej, 

biorąc pod uwagę wzorce kształtowania wiązki RIS. Wyniki symulacji potwierdziły, że proponowany 



 
 

algorytm przewyższa inne algorytmy wzorcowe pod względem szybkości uczenia i wynikającej z tego 

utraty entropii krzyżowej. Poza tym zilustrowali również wpływ rozmiarów RIS i przestrzeni docelowej 

na utratę entropii krzyżowej, co zapewnia wgląd w wdrażanie praktycznych systemów wykrywania RF 

wspomaganych przez RIS. 

Lokalizacja w pomieszczeniach 

Motywacje 

Usługi lokalizacyjne, takie jak nawigacja i mobilny system rekomendacji, są uważane za nieodzowną 

część wielu powstających aplikacji w mobilnym Internecie [64]. W środowiskach zewnętrznych 

informacje o lokalizacji z akceptowalną dokładnością mogą być dostarczane przez Globalny System 

Pozycjonowania (GPS), podczas gdy lokalizacja w scenariuszach wewnętrznych nadal stanowi 

wyzwanie, głównie ze względu na niekontrolowane efekty wielościeżkowe [65]. Aby umożliwić usługi 

lokalizacyjne w pomieszczeniach, proponuje się różne techniki lokalizacyjne, wśród których dużą 

uwagę zyskała technika oparta na sile odbieranego sygnału (RSS) w bezprzewodowej sieci lokalnej 

(WLAN) [66]. Wykorzystując szeroko rozpowszechnioną infrastrukturę WLAN w środowiskach 

wewnętrznych, technika oparta na RSS może dostarczać informacji o lokalizacji dla urządzeń 

użytkowników wyposażonych w istniejące moduły Wi-Fi, unikając w ten sposób kosztów instalacji 

dodatkowego sprzętu lokalizacyjnego. 

Poza tym, w porównaniu z techniką opartą na informacjach o stanie kanału (CSI), informacje RSS można 

łatwo uzyskać bez konieczności stosowania zaawansowanych kart sieciowych WiFi [67]. Jednak 

wydajność lokalizacji opartej na RSS zależy od zebranych wartości RSS. W szczególności system oparty 

na RSS zwykle zawiera dwie fazy: fazę offline i fazę online. W pierwszej fazie system zbiera określoną 

wartość RSS dla każdej lokalizacji próbkowania, a wszystkie te wartości są zapisywane w bazie danych, 

tj. na mapie radiowej. Następnie w fazie online system szacuje lokalizację użytkownika porównując 

wartość RSS zmierzoną przez użytkownika z wartościami zapisanymi na mapie radiowej [68]. W 

niekontrolowanym środowisku radiowym mapa radiowa jest mierzona pasywnie i nie można jej 

dostosowywać, a istnienie sąsiednich lokalizacji, których wartości RSS na mapie radiowej są do siebie 

podobne, nieuchronnie obniża wydajność systemu lokalizacji [69]. W ostatnim czasie RIS są 

wykorzystywane jako potencjalne narzędzie do aktywnego konfigurowania środowiska radiowego w 

systemach komunikacji bezprzewodowej [2, 70]. Dzięki niezależnej zmianie współczynników odbicia 

jednostek RIS, RIS jest w stanie zmieniać odbite sygnały RF w pożądany sposób, a zatem można 

dostosować otaczające środowisko radiowe [20]. Otwiera to nowy sposób aktywnego modyfikowania 

map radiowych i zmniejszania podobieństwa wartości RSS odpowiadających sąsiednim lokalizacjom, 

co poprawia dokładność lokalizacji. W tej sekcji proponujemy MetaRadar, system wspomagany przez 

RIS dla wielu użytkowników 

Lokalizacja. Dzięki systemom RIS MetaRadar może generować sprzyjające środowisko radiowe w celu 

uzyskania precyzyjnej lokalizacji. Jednak integracja RIS znacząco wpłynie na system oparty na RSS i 

przyniesie wyzwania zarówno w fazie offline, jak i online. 

• W pierwszej fazie MetaRadar musi wygenerować mapy radiowe dla wszystkich możliwych środowisk 

radiowych stworzonych przez RIS, aby wykorzystać zdolność RIS do rekonfiguracji. Ponieważ liczba 

możliwych środowisk radiowych jest duża, tworzenie map radiowych dla nich wszystkich jest 

wyzwaniem. 

• W drugiej fazie MetaRadar musi wybrać korzystne mapy radiowe z ogromnej liczby dostępnych map 

radiowych i połączyć informacje zebrane na różnych mapach radiowych w celu uzyskania wyników 

lokalizacji o wysokiej precyzji, co skomplikuje proces lokalizacji. 



 
 

Aby sprostać tym wyzwaniom, starannie opracowujemy dwie fazy MetaRadar: fazę przygotowania 

mapy radiowej i fazę szczegółowej lokalizacji. W pierwszej fazie proponujemy technikę kompresyjną, 

która eliminuje wszystkie pomiary zawierające zbędne informacje. Korzystając z odebranych sygnałów 

zarejestrowanych w kilku krytycznych środowisk radiowych, możemy skonstruować wszystkie 

potencjalne mapy radiowe. Następnie MetaRadar wykorzystuje iteracyjne podejście do lokalizacji 

wielu użytkowników w drugiej fazie. Proponujemy algorytm optymalizacji konfiguracji, aby wybrać 

najbardziej odpowiednią mapę radiową i odpowiadający jej współczynnik odbicia RIS w każdej iteracji. 

Wartości RSS zmierzone przez wielu użytkowników w tej iteracji, odpowiednia mapa radiowa i 

informacje z poprzednich iteracji są wykorzystywane do iteracyjnego poprawiania dokładności 

szacowanych lokalizacji. 

MetaRadar jest wdrażany przy użyciu RIS wykonanego z elektrycznie przestrajalnych jednostek 

metamateriałów i komercyjnych urządzeń peryferyjnych z uniwersalnym oprogramowaniem 

radiowym (USRP) jako nadajnik-odbiornik i odbiornik, w warunkach wewnętrznych. Wydajność 

systemu jest oceniana w różnych scenariuszach z różną liczbą użytkowników. Wyniki eksperymentów 

pokazują, że RIS może znacznie poprawić wydajność techniki opartej na RSS. W przypadku 

pojedynczych użytkowników i wielu użytkowników w niektórych scenariuszach dokładność lokalizacji 

może sięgać nawet centymetrów. W szczególności dla pojedynczego użytkownika znajdującego się w 

odległości 1 m od RIS, MetaRadar może dostarczyć informacje o lokalizacji ze średnim błędem 

lokalizacji 1 cm w ciągu 2 s. 

tǊŀŎŜ ǇƻǿƛŊȊŀƴŜ 

W ostatnich latach obserwujemy duże zainteresowanie systemami lokalizacji w pomieszczeniach. 

Zgodnie z technologiami wspomagającymi systemy te można podzielić na kilka typów: Wi-Fi , RFID , 

światło widzialne oraz systemy oparte na innych technologiach . W porównaniu z innymi systemami, 

system oparty na Wi-Fi może zlokalizować każde urządzenie kompatybilne z Wi-Fi bez instalowania 

dodatkowego sprzętu, stając się tym samym jednym z najbardziej rozpowszechnionych podejść do 

lokalizacji w pomieszczeniach. W systemach opartych na Wi-Fi stosowane są różne techniki, takie jak 

techniki RSS, CSI, kąta przybycia (AoA) i czasu przybycia (ToA) . Wśród tych technik technika RSS jest 

szeroko stosowana ze względu na prostotę pomiaru RSS i minimalne wymagania sprzętowe. Różne 

systemy lokalizacyjne zostały zaprojektowane z wykorzystaniem informacji RSS. Na przykład system 

radarowy wykorzystuje metodę deterministyczną do oszacowania lokalizacji użytkownika, gdzie 

informacje o najbliższym sąsiedztwie są wykorzystywane do wnioskowania o lokalizacji. Autorzy w [80] 

przechowują informacje o dystrybucji RSS z punktów dostępowych i wykorzystują podejście sieci 

bayesowskiej do oszacowania lokalizacji użytkownika. Zaproponowano wspólną technikę grupowania 

i określania probabilistycznego, aby poradzić sobie z hałaśliwym kanałem bezprzewodowym i 

zarządzać kosztami obliczeń. Poza tym autorzy w badają metody obniżenia kosztów budowy mapy 

radiowej poprzez integrację informacji o ruchu z czujników bezwładnościowych. We wspomnianych 

pracach środowisko radiowe jest adoptowane pasywnie, a wartości RSS w różnych lokalizacjach nie 

mogą być rekonfigurowane, co ogranicza dokładność lokalizacji. Dla porównania, system wspomagany 

przez RIS może aktywnie dostosowywać środowisko radiowe, zmieniając współczynniki odbicia 

jednostek metamateriałów. Korzystając z dostosowanego środowiska radiowego, możemy uzyskać 

mapę radiową z korzystnymi wartościami RSS w różnych lokalizacjach, co pomaga zwiększyć 

dokładność lokalizacji. Poza tym RIS mogą również korzystnie wpłynąć na dokładność lokalizacji w 

systemach z wieloma użytkownikami, ponieważ zapewniają elastyczność generowania różnych map 

radiowych, które potencjalnie pasują do współistniejących scen z wieloma użytkownikami. 

tǊȊŜƎƭŊŘ ǎȅǎǘŜƳǳ 



 
 

Architektury sprzętowe i programowe MetaRadaru przedstawiono na rysunku.  

 

Jak pokazano na rysunku a, MetaRadar składa się z metapowierzchni i punktu dostępowego w sprzęcie 

oraz procesu lokalizacji w oprogramowaniu, które są połączone w celu dostarczania informacji o 

lokalizacji użytkownikom mobilnym w scenariuszach wewnętrznych. W szczególności przestrzeń 

wewnętrzna w MetaRadar, w której znajdują się użytkownicy mobilni z urządzeniami przenośnymi do 

lokalizacji, jest określana jako przestrzeń zainteresowania (SOI). Bez utraty ogólności zakładamy, że SOI 

to obszar sześcienny, który jest podzielony na Bloki 3D. Jak pokazano na rysunku b, proces lokalizacji 

składa się z dwóch faz: fazy przygotowania mapy radiowej i fazy dokładnej lokalizacji. 

Faza przygotowania mapy radiowej  

Aby zlokalizować wielu użytkowników, w tej fazie należy uzyskać mapę radiową 3D dla SOI. Poza tym, 

aby poprawić możliwości lokalizacyjne, MetaRadar musi wybrać konfiguracje metapowierzchni, aby 

ponownie skonfigurować środowisko radiowe i zapewnić korzystne mapy radiowe. Dlatego przed fazą 

lokalizacji MetaRadar musi najpierw zebrać wartości RSS w SOI dla każdej konfiguracji. Jednakże, 

ponieważ liczba dostępnych konfiguracji może być bardzo duża, pomiar wartości RSS w SOI dla 

wszystkich konfiguracji jest kosztowny. Aby rozwiązać ten problem, modelujemy odbierane sygnały w 

rekonfigurowalnym środowisku radiowym MetaRadar, a następnie proponujemy kompresyjną 

technikę konstrukcyjną dla MetaRadar w celu uzyskania map radiowych dla każdej konfiguracji. 

CŀȊŀ ǎȊŎȊŜƎƽƱƻǿŜƧ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ 

Jak pokazano na ryc. 4.27a, użytkownik żądający informacji o lokalizacji wysyła żądanie lokalizacji z 

aktualnie zmierzoną wartością RSS ze swojego urządzenia mobilnego do punktu dostępowego, który 

inicjuje szczegółową lokalizację. Jak pokazano na rysunku b, faza szczegółowej lokalizacji składa się z 

procesów miękkiej lokalizacji i wyboru konfiguracji RIS, które działają iteracyjnie. Proces miękkiej 

lokalizacji pobiera zmierzoną wartość RSS i oblicza prawdopodobieństwo, że użytkownik znajdzie się w 

każdej lokalizacji. Następnie proces wyboru konfiguracji RIS optymalizuje konfigurację RIS w celu 

uzyskania lepszej mapy radiowej do lokalizacji użytkownika na podstawie prawdopodobieństwa 

lokalizacji. Użytkownik zmierzy RSS sygnałów lokalizacyjnych przy nowo zoptymalizowanej konfiguracji 

RIS i wyśle RSS do AP. Prawdopodobieństwa lokalizacji można wykorzystać do oszacowania lokalizacji 

użytkowników, a ich dokładność będzie iteracyjnie poprawiana. Faza lokalizacji zakończy się, gdy 



 
 

uzyskana zostanie zadowalająca dokładność lokalizacji. W naszym eksperymencie każda iteracja trwa 

100 ms, a wyniki z akceptowalną dokładnością można uzyskać w ciągu kilku sekund. 

Faza przygotowania mapy radiowej 

W tej sekcji najpierw przedstawimy proces budowania RIS, który składa się z tablicy jednostek, a 

następnie przedstawimy eksperymentalny przykład pokazujący, w jaki sposób RIS dostosowuje 

wartości RSS w lokalizacji. Następnie modelujemy RSS, który uwzględnia wpływ odbicia RIS. Na koniec 

proponujemy skompresowaną technikę konstrukcyjną do przygotowania mapy radiowej, która może 

przewidzieć wszystkie możliwe wartości RSS przy użyciu zmierzonych danych odebranego sygnału dla 

niektórych krytycznych konfiguracji. 

Budowanie RIS 

RIS składa się z szeregu jednostek zorganizowanych na płaskiej powierzchni [84]. Każda jednostka 

składa się z kilku metalowych łatek w skali podfalowej, które są nadrukowane na podłożu 

dielektrycznym i połączone diodami PIN. Stosując różne napięcia polaryzacji, każda dioda PIN może być 

dostrojona do dwóch stanów, tj. stanów ON i OFF. Stany ON i OFF diod PIN określają stan jednostki RIS 

. Jednostka RIS jest w stanie manipulować fazą i amplitudą odbitych sygnałów. Aby scharakteryzować 

tę zdolność, wprowadzono pojęcie współczynnika odbicia, które definiuje się jako stosunek sygnałów 

odbitych do sygnałów padających. Niech r oznacza współczynnik odbicia jednostki RIS, która jest liczbą 

zespoloną. Amplituda r, tj.|r|, oznacza stosunek amplitudy sygnału odbitego do amplitudy sygnału 

padającego, a kąt r, tj. Lr, jest odpowiednim przesunięciem fazowym od sygnału padającego do sygnału 

odbitego. Współczynnik odbicia jednostki RIS jest określony przez jej stan, kąt padania ϕI = (ϕI
1, φI

2) 

padających sygnałów i kąt odbicia φR = (φR
1, φR

2) sygnałów odbitych. Konfigurując te jednostki w różne 

stany, współczynniki odbicia jednostek RIS można zmieniać, a tym samym modyfikować środowisko 

radiowe. Poza tym w większości przypadków współczynnik odbicia jest również związany z 

częstotliwością padających sygnałów i tylko dla wąskiego pasma pożądane są współczynniki odbicia w 

różnych stanach. Dlatego do lokalizacji używamy tylko sygnału sinusoidalnego o pojedynczej 

częstotliwości. Częstotliwość sygnału oznaczamy jako fc, a zatem współczynniki odbicia RIS w różnych 

stanach są określone na fc. Aby zmniejszyć wzajemne sprzężenie jednostek RIS, a także obciążenie 

regulacyjne , grupujemy sąsiadujące ze sobą jednostki RIS, co jest określane mianem elementu. 

Element jest minimalną jednostką RIS, którą można sterować niezależnie. Wszystkie jednostki RIS 

jednego elementu są w tym samym stanie, który jest określany jako stan elementu. Zbiór elementów 

w RIS jest oznaczony przez ִי. Konfigurację RIS definiujemy jako stany wszystkich elementów. 

½Ƴƛŀƴŀ ǿŀǊǘƻǏŎƛ w{{ ǿ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ 

Zdolność RIS do rekonfiguracji środowiska radiowego można opisać w następujący sposób. Rozważmy 

RIN z M elementami. Biorąc pod uwagę sygnał padający na RIS o częstotliwości fc i kącie padania φI , 

sygnały odbite w danej lokalizacji można obliczyć za pomocą 

 

gdzie c = {c1, · · · , cM} to konfiguracja RIS, cm oznacza stan m-tego elementu. Tutaj cm  ɴעa, ᶅ m ɴ יִ  , 

gdzie עὥ = {ca1 , · · · , ca
Na } oznacza zbiór dostępnych stanów elementu, a Na = 4. λc oznacza długość 

fali sygnałów fc, dm to odległość od m-tego elementu do tego miejsca, a ζm oznacza sygnał padający na 

m-ty element. Dlatego zmieniając konfigurację metapowierzchni c, można modyfikować sygnały 

odbite w różnych lokalizacjach i dostosowywać środowisko radiowe. Aby zilustrować, w jaki sposób RIS 



 
 

konfiguruje środowisko radiowe, mierzymy mapę radiową 3D na trzech płaszczyznach 0,5, 0,7 i 0,9 m 

przed RIS przy różnych konfiguracjach. Elementy RIS w MetaRadar mają cztery różne stany, a sygnały 

padające mają częstotliwość fc = 3,2 GHz i kąt padania ϕI = (60◦ , 90◦ ). Rysunek przedstawia konfiguracje 

i odpowiadające im zmierzone wartości RSS, gdzie liczba na elemencie RIS oznacza odpowiedni stan.  

 

 

Poza tym kolor reprezentuje wartość RSS w środku każdego bloku, gdzie jasny (np. jasnożółty) lub 

ciemny (np. ciemnoniebieski) kolor wskazuje na wysoką lub niską wartość RSS. Długość krawędzi bloku 

wynosi 10 cm. Porównując dwie wizualizowane mapy radiowe zmierzone w x = 0,5 m (lub w innym 

miejscu), wartości RSS w tym samym bloku są różne w dwóch różnych konfiguracjach RIS, co wskazuje 

na zdolność RIS do dostosowywania środowiska radiowego. Dzięki tej możliwości możemy uzyskać 

sekwencję wartości RSS w każdym bloku, ustawiając różne konfiguracje RIS. Jak widać na ryc. 4.28, 

sekwencja wartości RSS w każdym bloku różni się od sekwencji w innych blokach, co można 

wykorzystać do identyfikacji określonej lokalizacji. 

Modelowanie RSS 

Ponieważ współczynnik odbicia RIS jest określony przez konfigurację, kąty padania i kąty odbicia, gdy 

lokalizacja AP jest ustalona, RSS można opisać za pomocą lokalizacji użytkownika i konfiguracji RIS. 

Załóżmy, że użytkownik znajduje się w jednym z bloków w SOI. Zbiór bloków w SOI jest oznaczony przez 

ﬞ = {1, · · · ,N}, a wszystkie bloki mają równe rozmiary i długość krawędzi e. Jak pokazano na ryc. 4.27a, 

kanał bezprzewodowy między punktem dostępowym a użytkownikiem zawiera kanał w linii wzroku 

(LOS), M kanałów odbitych i kanałów wielościeżkowych. M-ty kanał odbity jest łączem odbiciowym 

przez m-ty element. Kanał wielościeżkowy odpowiada za odbicie i rozproszenie w środowisku 

wewnętrznym [85]. Zatem, mając emitowany sygnał ζ , lokalizację użytkownika n i konfigurację RIS c 

oraz zakładając właściwość superpozycji odbitych kanałów , sygnał odebrany przez użytkownika można 

wyrazić jako 



 
 

 

gdzie hLOS
n to wzmocnienie kanału LOS, hm,n(cm) to wzmocnienie m-tego kanału odbitego, hR

n to 

wzmocnienie kanału wielościeżkowego, a ξ oznacza sygnał szumu. Dlatego RSS dla konfiguracji c i bloku 

n można wyrazić jako s(c, n) = |y(c, n)|2. Rozkład RSS można aproksymować rozkładem Gaussa , który 

można wyrazić jako 

 

gdzie σ jest odchyleniem standardowym, a μ(c, n) jest średnią RSS dla konfiguracji c w bloku n. 

Kompresyjna technika budowlana 

Zgodnie z (4.100) możemy obliczyć średnią RSS w dowolnym bloku dla dowolnej konfiguracji, jeśli kanał 

zyskuje hLOS
n , {hm,n(cm)}, a hRn są znane. Jednak trudno jest bezpośrednio zmierzyć zyski tych kanałów. 

Zamiast tego mierzymy odebrane sygnały dla niektórych krytycznych konfiguracji, które można 

wykorzystać do uzyskania danych RSS dla dowolnej konfiguracji. Konkretnie, niech cm,k oznaczają 

konfigurację krytyczną, w której stan elementu m wynosi ca
k, a wszystkie stany innych elementów 

wynoszą ca
1 . Po zmierzeniu odebranych sygnałów w konfiguracjach {cm,k}, mᶅ, k, możemy obliczyć 

różnicę δm,k, która jest zdefiniowana jako 

 

Na podstawie (4.100) odebrany sygnał dla c można wyrazić jako 

 

W sumie istnieją konfiguracje krytyczne Na × M −M +1 (z wyłączeniem powtarzających się konfiguracji 

M −1). Korzystając z otrzymanych wartości w tych krytycznych konfiguracjach, możemy wyprowadzić 

mapy radiowe dla wszystkich możliwych konfiguracji NM
a. Jednak w (4.100) zakładamy właściwość 

superpozycji odbitych kanałów i nie jest ona spełniona, chyba że można zignorować wzajemne 

sprzężenie między elementami. Aby zmniejszyć wzajemne sprzężenie, grupujemy sąsiadujące ze sobą 

jednostki i projektujemy niezależne obwody sterujące i zasilające dla każdego elementu. 

CŀȊŀ ǎȊŎȊŜƎƽƱƻǿŜƧ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ 

W fazie dokładnej lokalizacji MetaRadar lokalizuje wielu użytkowników z akceptowalną dokładnością 

poprzez iteracyjne wywoływanie dwóch procesów, tj. miękkiej lokalizacji i wyboru konfiguracji RIS, jak 

pokazano na rysunku.  



 
 

 

aƛťƪƪŀ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧŀ 

Proces miękkiej lokalizacji pokazano w lewej części rysunku. Ponieważ MetaRadar w fazie szczegółowej 

lokalizacji otrzymuje od użytkownika żądanie lokalizacji, najpierw wywołuje proces miękkiej lokalizacji, 

który obejmuje dwa zadania, tj. pomiar RSS i oszacowanie prawdopodobieństwa lokalizacji. Pomiar RSS 

Pomiar RSS odbywa się na urządzeniu użytkownika, które mierzy wartości RSS odebranych sygnałów, 

biorąc pod uwagę AP nadający sygnały lokalizacyjne. Użytkownik wysyła zmierzone wartości RSS wraz 

z żądaniem lokalizacji do punktu dostępowego. Następnie w punkcie dostępowym wywołuje 

podproces szacowania prawdopodobieństwa lokalizacji w celu obliczenia prawdopodobieństwa 

przebywania użytkownika w każdym bloku na podstawie zmierzonej wartości RSS użytkownika i 

aktualnej mapy radiowej. Szacowanie prawdopodobieństwa lokalizacji Ponieważ proces miękkiej 

lokalizacji jest wywoływany iteracyjnie, oznaczamy indeks iteracji przez k. Wówczas oszacowane 

prawdopodobieństwo, że użytkownik i znajdzie się w n-tym bloku można wyrazić jako pk
i,n, 

zoptymalizowaną mapę radiową w k-tej iteracji można wyrazić jako μk
r , a zmierzoną wartość RSS 

użytkownika i można wyrażać się jako narty. Na podstawie twierdzenia Bayesa oszacowanie 

prawdopodobieństwa lokalizacji w (k + 1)-tej iteracji można obliczyć jako 

 

Jako warunek początkowy przyjmujemy, że p0
i,n jest równe dla każdego bloku, tj. p0

i,n =1/N, ᶅ n ɴ  ﬞ , 

co wskazuje, że prawdopodobieństwa lokalizacji oszacowane w zerowej iteracji są równe we 

wszystkich N blokach. Po uzyskaniu prawdopodobieństw lokalizacji użytkowników w każdej iteracji, AP 

decyduje, czy kryterium zakończenia jest spełnione. 

²ȅōƽǊ ƪƻƴŦƛƎǳǊŀŎƧƛ wL{ 

Optymalizacja konfiguracji Na podstawie prawdopodobieństwa lokalizacji użytkowników w bieżącej 

iteracji proces wyboru konfiguracji RIS optymalizuje konfigurację RIS, aby zmaksymalizować 

dokładność lokalizacji. Aby ocenić dokładność lokalizacji, definiujemy utratę lokalizacji MetaRadar w 

następujący sposób. Niech ע = {1, · · · , I} oznacza zbiór wszystkich użytkowników, którzy uczestniczą 

w dokładnej lokalizacji, a utratę lokalizacji można sformułować jako 



 
 

 

gdzie pi,n jest szacowanym prawdopodobieństwem, że użytkownik i znajduje się w n-tym bloku. γn,n’ to 

parametr błędu, gdy użytkownik znajduje się w n-tym bloku, podczas gdy szacowana lokalizacja to n-

ty blok, który jest zdefiniowany jako 

 

gdzie rn jest położeniem n-tego środka bloku. si to RSS użytkownika i, a דn’ to region decyzyjny dla 

bloku n. Oznacza to, że jeśli si ɴ  n lokalizacja użytkownika i jest szacowana jako n’. Ponieważ większośćד 

regionów decyzyjnych דn’ jest nieregularna, trudno jest obliczyć utratę lokalizacji w postaci zamkniętej. 

W dodatku podano górną granicę utraty lokalizacji lu(c). Poniżej używamy lu(c) zamiast l(c), aby 

zmniejszyć złożoność obliczeniową. Poza tym eliminujemy również bloki z nieistotnymi szacowanymi 

prawdopodobieństwami, tj. Σi Iɴ pi,n ≤ α, aby przyspieszyć prędkość obliczeniową. Dlatego konfiguracja 

musi zostać zoptymalizowana, aby zminimalizować utratę lokalizacji w tej iteracji. Ogólnie rzecz biorąc, 

problem ten jest trudny do rozwiązania ze względu na ogromną liczbę dostępnych konfiguracji i 

skomplikowaną relację między konfiguracją a RSS. Aby skutecznie rozwiązać ten problem, 

proponujemy algorytm optymalizacji konfiguracji. Podstawową ideą jest wykorzystanie 

zmodyfikowanej metody opadania gradientu, która uwzględnia ograniczone stany elementów RIS w 

celu zminimalizowania utraty lokalizacji. Konkretnie, konfiguracja c1 jest początkowo inicjowana 

losowo i obliczamy odpowiedni wektor wartości RSS μ1 = {μ(c1,1), · · · ,μ(c1,Ne)}. Tutaj wektor RSS 

zawiera tylko wartości dla bloków o szacowanym prawdopodobieństwie większym niż α, a liczba 

pozostałych bloków to Ne. W z-tej iteracji najpierw traktujemy wszystkie elementy w μz jako zmienne 

ciągłe, a minimalizację utraty lokalizacji można postrzegać jako nieograniczony problem minimalizacji. 

Opierając się na idei metody opadania gradientu, wykorzystujemy ujemny gradient gz utraty lokalizacji 

względem μ jako kierunek poszukiwań do optymalnego wyniku. Zgodnie z Dodatkiem A n-ty element 

w gz można wyrazić jako 

 

Następnie dostosowujemy μz w kierunku gz, zmieniając konfigurację c. Konkretnie, ustawiamy cz = cz, 

a wszystkie możliwe stany elementu w cz są kolejno wyliczane. Odpowiedni wektor RSS jest oznaczony 

przez μz, a znormalizowana różnica dz = |μz − μz|/| μz|| μz|. Jeżeli |gz − d |z < |g z − dz+1|, co oznacza, że 

kierunek μ z−μz jest bliższy kierunkowi gz w porównaniu do μz+1 −μz, zamienimy cz+1 i μz+1 na cz i μz 

odpowiednio. Poza tym wymagamy lu(cz ) < lu(cz) w celu zapewnienia spadku utraty lokalizacji. Iteracja 

zakończy się, gdy żaden element konfiguracji nie zostanie zmieniony lub liczba iteracji z przekroczy Zu. 

Zbieżność algorytmu 16 można przeanalizować w następujący sposób. 



 
 

 

Od utraty lokalizacji ma dolną granicę 0 i zmniejsza się przynajmniej z każdą iteracją, iteracja nie może 

trwać w nieskończoność, a algorytm będzie zbieżny. Ponadto ustawiana jest również górna granica Zu 

liczby iteracji w celu zakończenia algorytmu w ograniczonym okresie czasu.  

Budowa mapy radiowej 

Po uzyskaniu optymalnej konfiguracji za pomocą algorytmu 16, AP konstruuje odpowiednią mapę 

radiową , który jest określany jako zoptymalizowana mapa radiowa μk
r . W odróżnieniu od wektora RSS 

zoptymalizowana mapa radiowa zawiera wartości RSS dla wszystkich bloków. Jak pokazano na rysunku 

powyżej, zoptymalizowana mapa radiowa zostanie wykorzystana w procesie szacowania 

prawdopodobieństwa lokalizacji w następnej iteracji. 

½ŀƪƻƵŎȊŜƴƛŜ ŦŀȊȅ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ 

Na podstawie (4.105), jeśli lu(ck) < β1 lub k > β2, faza dokładnej lokalizacji zostanie zakończona, gdzie β1 

i β2 oznaczają odpowiednio próg utraty i maksymalną liczbę iteracji. W tym przypadku indeks bloku, w 

którym prawdopodobieństwo lokalizacji użytkownika jest maksymalne, jest wyprowadzany jako 

lokalizacja użytkownika. Punkt dostępowy oszacuje lokalizacje użytkowników, a następnie wyśle sygnał 

zakończenia do wszystkich użytkowników wraz z ich lokalizacjami. W przeciwnym razie MetaRadar 

przechodzi do następnej iteracji i wywołuje proces wyboru konfiguracji RIS. Jeśli użytkownik porusza 

się podczas procesu lokalizacji, faza lokalizacji musi zostać zakończona, zanim użytkownik przejdzie do 

innego bloku, aby zapewnić dokładność lokalizacji. Niech lb oznacza długość krawędzi bloku, δC oznacza 

okres czasu każdej iteracji, a v oznacza prędkość użytkownika. Zatem maksymalna liczba iteracji β2 musi 

być mniejsza niż lb/vδC. 

Realizacja 

W tej sekcji podamy szczegółowe informacje na temat RIS, Punktu Dostępowego (AP) oraz modułu 

użytkownika. 

aƻŘǳƱ wL{ 

Strukturę modułu RIS ilustruje rysunku.  



 
 

 

Zawiera warstwę RIS, warstwę kontrolną oraz warstwę zasilającą. W szczególności warstwa RIS jest 

wykorzystywana do odbijania sygnałów RF. Warstwa kontrolna może modyfikować konfigurację RIS, 

aby uzyskać pożądane fale odbite. Wreszcie warstwa zasilająca służy do zapewnienia stabilnego 

zasilania elektrycznego dla powyższych warstw. Jak widać na rysunku, RIS jest kwadratowym arkuszem 

o wymiarach 69×69×0,52 cm3. 

 

Zawiera 16 elementów, a każdy element składa się z 12 × 12 jednostek. Każda jednostka ma trzy 

podwarstwy . Na górnej podwarstwie znajdują się trzy miedziane plastry, które połączone są diodami 

PIN (BAR 65-02L). Środkowa warstwa podłoża to Rogers 3010 o stałej dielektrycznej 10,2. Warstwa 

metaliczna jest wykorzystywana jako podłoże na dole. Stany pracy diod PIN są kontrolowane przez 

napięcia przyłożone do otworów przelotowych. Gdy przyłożone napięcie polaryzacji wynosi 3,3 V (lub 

0 V), odpowiednia dioda PIN jest w stanie ON (lub OFF). Cewki dławikowe (30 nH) między otworem 

przelotowym a otworami przelotowymi oraz miedziane łatki są wykorzystywane do oddzielania portu 

DC i sygnałów RF. Częstotliwość robocza RIS wynosi 3,2 GHz. Używając CST Microwave Studio, 

Transient Simulation Package, oblicza się współczynnik odbicia jednostki w różnych stanach i wybiera 

cztery stany, które są oznaczone przez {ca
1, ca

2, ca
3, ca

4 }. Jak pokazano w Tabeli ,  

 

stany te charakteryzują się dużą amplitudą współczynnika odbicia, a przesunięcia fazowe pomiędzy 

dwoma sąsiednimi stanami są bliskie 90◦, co świadczy o skuteczności konstrukcji jednostki 

metamateriałowej. Aby zredukować wzajemne sprzężenie w warstwie sterującej i zasilającej, 

stosujemy specjalny przełącznik cyfrowy (TS3A5018) do sterowania napięciami polaryzacji wszystkich 



 
 

jednostek w jednym elemencie, a do zasilania napięć polaryzacji wykorzystujemy obwód stabilizujący 

napięcie. Używamy FPGA (Cyclone IV) w warstwie kontrolnej do manipulowania przełącznikami 

cyfrowymi i komunikacji z AP. 

tǳƴƪǘ ŘƻǎǘťǇƻǿȅ ƛ ƳƻŘǳƱȅ ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪŀ 

Moduł AP składa się z laptopa, USRP, niskoszumowego wzmacniacza i anteny tubowej. Generowanie 

sygnału pasma podstawowego, przetwarzanie sygnału, optymalizacja konfiguracji i komunikacja z 

FPGA odbywa się na laptopie przy użyciu programów Pythona z pakietem radiowym GNU. USRP (LW-

N210) podłączony do laptopa może konwertować sygnały pasma podstawowego na sygnały RF o 

częstotliwości 3,2 GHz i odwrotnie. Ponieważ wykorzystujemy tylko siłę odbieranych sygnałów, 

dokładna synchronizacja między USRP nie jest konieczna. Sygnały RF generowane przez USRP będą 

najpierw wzmacniane przez niskoszumny wzmacniacz (ZX60-43-S+), a następnie wysyłane do 

kierunkowej anteny tubowej z podwójnymi żebrami (LB-800), która emituje sygnały RF o dużym 

wzmocnieniu do RIS. Struktura modułu użytkownika jest podobna do struktury modułu AP. Różnica 

między tymi dwoma modułami polega na tym, że zamiast anteny tubowej w module użytkownika 

używamy małej polimerowej anteny FXUWB10 o wymiarach 3,5 × 2,45 × 0,02 cm3, aby odbierać 

sygnały we wszystkich kierunkach. 

¦ǎǘŀǿƛŜƴƛŜ ǇǊȊŜǇƱȅǿǳ ǇǊŀŎȅ 

Poniżej określamy ustawienie przepływu pracy MetaRadar w praktyce. W pierwszej kolejności 

przeprowadzana jest faza przygotowania radiomapy 3D z wykorzystaniem techniki konstrukcji 

kompresyjnej. W tej fazie antena odbiorcza jest sekwencyjnie umieszczana w środku każdego bloku w 

SOI. Kiedy antena odbiornika znajduje się w n-tym bloku, RIS przechodzi do każdej z konfiguracji 

krytycznych Na×M−M+1 z interwałem zmian równym 0,5 s. W ten sposób uzyskuje się niezbędne 

pomiary do uzyskania map radiowych dla wszystkich możliwych konfiguracji NM
a. Następnie 

MetaRadar wchodzi w fazę szczegółowej lokalizacji i czeka na żądania lokalizacji od użytkowników. 

Linia czasu podzielona jest na cykle o czasie trwania 100 ms, a AP emituje sygnały o częstotliwości fc 

od 30 do 80 ms w każdym cyklu. Precyzyjna lokalizacja rozpocznie się, jeśli dowolny użytkownik wyśle 

żądanie do AP w ciągu ostatnich 20 ms cyklu. Żądanie zawiera informację o średniej wartości RSS {s0
i } 

w tym cyklu. Technika multipleksowania z podziałem czasu (TDM) jest stosowana do rozdzielania żądań 

różnych użytkowników. W szczególności ostatnie 20 ms w każdym cyklu jest podzielone na przedziały 

czasowe Is, gdzie Is jest liczbą wszystkich użytkowników, a każdy użytkownik wysyła swój sygnał żądania 

w wyznaczonym przedziale czasowym. Po rozpoczęciu fazy lokalizacji MetaRadar oszacuje 

prawdopodobieństwa lokalizacji, zoptymalizuje konfigurację RIS, zbuduje mapę radiową i wyśle 

sygnały startowe do RIS w ciągu pierwszych 30 ms następnego cyklu. Sygnał startowy zawiera 

zoptymalizowaną konfigurację c1. Po otrzymaniu sygnałów startowych RIS zmieni konfigurację na c1. 

Przez następne 50 ms AP w sposób ciągły emituje sygnały sinusoidalne o częstotliwości fc, a 

użytkownicy rejestrują wartość odpowiedniego RSS i obliczają wartość średnią. Średnia wartość RSS 

zarejestrowana przez użytkownika i jest oznaczona przez s1
i . W ciągu ostatnich 20 ms tego cyklu 

użytkownicy będą przesyłać swoje wartości do AP w trybie TDM. Na końcu każdej iteracji punkt AP 

zdecyduje, czy kryterium zakończenia jest spełnione. W szczególności próg utraty i maksymalna liczba 

iteracji są ustawione na β1 = 0,1 i β2 = 500. Iteracja zakończy się, jeśli lu ≤ β1 lub iteracja k > β2, a wynik 

lokalizacji użytkowników zostanie wyświetlony. 

Ocena 

W tej sekcji najpierw przedstawimy konfigurację naszego środowiska testowego, a następnie 

przedstawimy wyniki oceny. 



 
 

½Ŝǎǘŀǿ ŘƻǏǿƛadczalny 

Eksperymenty przeprowadzamy w sali lekcyjnej o powierzchni 25m2, której ściany wykonane są z cegły 

i betonu. Jak pokazano na rysuek, RIS znajduje się na płaszczyźnie x = 0, a środek RIS znajduje się w 

punkcie (0, 0, 0).  

 

Poza tym antena AP znajduje się 1 m od RIS i jest skierowana na nią. Ponadto SOI to obszar 

prostopadłościanu o wymiarach 0,5 × 0,5 × 0,5 m3. Środek SOI znajduje się w punkcie (d, 0, 0), gdzie d 

oznacza odległość między środkiem SOI a RIS. Aby ocenić wydajność systemu dla różnych odległości, 

wybieramy trzy SOI o odpowiednio odległości d = 1, 2 i 3 m. Budując mapę radiową dla każdego SOI, 

dyskretyzujemy SOI na bloki o wielkości 5 × 5 × 5 cm3 i rejestrujemy sygnały dla każdego bloku. 

Pomiędzy użytkownikami a RIS nie ma żadnych obiektów. Aby ocenić wydajność systemu lokalizacji, 

wprowadzono błąd lokalizacji. Błąd lokalizacji każdego użytkownika definiowany jest jako odległość 

między rzeczywistą a szacunkową lokalizacją. Dla całego systemu z wieloma użytkownikami używamy 

średniego błędu lokalizacji wszystkich użytkowników jako błędu lokalizacji systemu. Tutaj jako 

szacowaną lokalizację wybieramy środek szacowanego bloku.  

Wyniki dla budowy mapy radiowej 

Ponieważ szczątkowe wzajemne sprzężenie między elementami RIS wpłynie na model RSS i 

proponowaną metodę, w tej podsekcji przeprowadzamy eksperymenty w celu oceny wydajności 

proponowanej metody. W szczególności mierzymy amplitudę i fazę odbieranych sygnałów dla 

konfiguracji krytycznych oraz RSS dla 1000 losowych konfiguracji. Podczas pomiaru odebranych 

sygnałów, USRP punktu dostępowego i USRS odbiornika są połączone kablem MIMO w celu uzyskania 

dokładnego taktowania między dwoma USRP, co jest niezbędne do uzyskania fazy sygnału. Mierzymy 

odbierane sygnały przez 0,5 s pod każdą konfiguracją, a wartości sygnału są uśredniane w całym 

okresie. RSS dla każdej konfiguracji mierzony jest przez 50ms. Rysunek przedstawia zmierzone próbki 

RSS i przewidywane RSS dla 25 różnych konfiguracji, gdy użytkownik znajduje się w odległości (0,5, 0, 

0) m.  



 
 

 

Możemy zaobserwować, że zmierzony RSS i przewidywany RSS są bardzo zbliżone. Rysunek 

przedstawia rozkład odchylenia pomiędzy zmierzonym RSS a przewidywanym RSS dla 1000 różnych 

konfiguracji.  

 

Możemy zaobserwować, że odchylenie w przybliżeniu odpowiada rozkładowi normalnemu ze średnią 

0,0811W i odchyleniem standardowym 0,1717W, które są stosunkowo małe w porównaniu ze średnią 

RSS 1,7753W, co wskazuje na skuteczność proponowanej techniki kompresji. 

²ȅƴƛƪƛ Řƭŀ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ ǇƻƧŜŘȅƴŎȊŜƎƻ ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪŀ 



 
 

 

W tym podrozdziale przedstawiamy wyniki eksperymentów dla lokalizacji pojedynczego użytkownika. 

Rysunek a ilustruje wydajność dokładnej lokalizacji dla pojedynczego użytkownika, gdy odległość od 

centrum SOI do RIS d = 1m. Aby ocenić wydajność MetaRadaru, na rysunku a podajemy również 

wydajność uzyskaną przez kolejne trzy schematy: schemat stałej konfiguracji, losowy schemat 

konfiguracji i schemat symulowanego wyżarzania (SA). W schemacie o stałej konfiguracji stany 

wszystkich elementów RIS wynoszą około ca
1 . W schemacie losowej konfiguracji losowe konfiguracje 

są generowane w różnych iteracjach. A w schemacie SA metoda symulowanego wyżarzania jest 

wykorzystywana do optymalizacji Konfiguracje RIS . Można zaobserwować, że błąd lokalizacji le 

algorytmu stałego waha się między 0,30 a 0,32 m, podczas gdy le pozostałych trzech schematów maleje 

wraz ze wzrostem liczby iteracji nc. Poza tym błąd lokalizacji schematu MetaRadar mieści się między 

błędami konfiguracji losowej a schematami SA. Czas realizacji tych schematów przedstawia tabela.  

 



 
 

Czas wykonania losowo wybieranych konfiguracji jest zbliżony do 0 s, a czas wykonania metody SA jest 

znacznie większy niż algorytmu optymalizacji konfiguracji w MetaRadar. Na podstawie czasu 

wykonania algorytmu modyfikujemy tzw. czas trwania w każdej iteracji (trzeci wiersz) i wyprowadzić 

całkowity czas wykonania do osiągnięcia minimalnego błędu lokalizacji (piąty wiersz). Spośród trzech 

schematów schemat MetaRadar ma najniższy czas wykonania. Chociaż minimalny błąd lokalizacji 

schematu SA jest nieco mniejszy niż w przypadku schematu MetaRadar, czas wykonania schematu SA 

jest znacznie dłuższy, co wskazuje, że Schemat MetaRadar jest bardziej praktyczny w rzeczywistych 

zastosowaniach. Rysunek b przedstawia minimalny błąd lokalizacji lm
e w różnych kierunkach w funkcji 

odległości od centrum SOI do RIS d. Można zaobserwować, że minimalny błąd lokalizacji rośnie wraz z 

odległością, a proponowany system może osiągnąć błąd centymetrowy, gdy odległość między RIS i 

użytkownik jest mniejszy niż 2m. Możemy również zaobserwować, że błąd lokalizacji w osi x jest 

wyraźnie większy niż w osi y i z. Ponieważ oś x jest prostopadła do RIS, korelacja sygnałów w kierunku 

x jest większa niż w kierunkach y i z, dlatego trudniej jest rozróżnić różne bloki w kierunku x. Rysunek 

c przedstawia minimalny błąd lokalizacji lm
e w funkcji odległości od RIS do użytkownika. Wybieramy 

płaską powierzchnię (rozmiar 5 × 0,5 m2) na płaszczyźnie z = 0 jako SOI z odległością SOI d = 3,25 m. 

Można zaobserwować, że lm e rośnie wraz z odległością od RIS do użytkownika (podobnie jak na 

rysunek b), a błąd lokalizacji uzyskany przy użyciu anteny dookólnej jest większy niż uzyskany przy 

użyciu anteny tubowej. Ponieważ wiązka emitowana przez antenę horn jest skierowana na RIS, RIS 

może kontrolować więcej odbitych sygnałów, a co za tym idzie dokładność lokalizacji przy użyciu 

anteny tubowej jest wyższa. Rysunek d przedstawia utratę lokalizacji lu w funkcji liczby iteracji nc. 

Możemy zaobserwować, że utrata lokalizacji najpierw maleje, a następnie pozostaje stała wraz ze 

wzrostem liczby iteracji, co oznacza, że utrata lokalizacji ma dolną granicę. Możemy również 

zaobserwować, że dla tej samej liczby iteracji utrata lokalizacji rośnie wraz z odległością między RIS a 

centrum SOI. Poza tym na rysunku e przedstawiamy błąd lokalizacji le w funkcji liczby iteracji nc. 

Podobnie do wyników na rysuku d, błąd lokalizacji zmniejsza się wraz ze wzrostem liczby iteracji i rośnie 

wraz z odległością. Oznacza to, że błąd lokalizacji jest dodatnio skorelowany z utratą lokalizacji, co 

weryfikuje skuteczność wyboru utraty lokalizacji do oceny dokładności algorytmu lokalizacji 

MetaRadar. 

²ȅƴƛƪƛ Řƭŀ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ ǿƛŜƭǳ ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪƽǿ ōŜȊ ǇǊȊŜǎȊƪƽŘ 

W tej podsekcji oceniamy wydajność systemu dla lokalizacji wielu użytkowników bez przeszkód. 

Rysunek ilustruje proces lokalizacji wielu użytkowników bez przeszkód. 



 
 

 

 

 Dla uproszczenia wyświetlania na tym rysunku wybieramy płaską SOI, która znajduje się na 

płaszczyźnie z = 0 o rozmiarze 0,5 × 0,5 m2 i odległości SOI d = 1 m. Prawdziwe lokalizacje użytkowników 

są oznaczone na rysunkach odpowiednio czerwonym trójkątem (pierwszy użytkownik), żółtym kółkiem 

(drugi użytkownik) i czarną gwiazdą (trzeci użytkownik). Możemy zaobserwować, że RSS zmienia się 

dla różnych iteracji. Prawdopodobieństwa rozkładają się w przybliżeniu równomiernie w każdej 

lokalizacji w pierwszej iteracji (pierwszy rząd podrysunków na rysunku), natomiast po kilku iteracjach 

prawdopodobieństwa lokalizacji w pobliżu podstawowej prawdy są oczywiście wyższe niż w 

pozostałych lokalizacjach, co implikuje skuteczność schematu lokalizacji dla wielu użytkowników. 

Możemy również zaobserwować, że lokalizacje w kierunku x w pobliżu podstawowej prawdy mają 

większe prawdopodobieństwo niż lokalizacje w kierunku y, co wskazuje, że bardziej prawdopodobne 

jest błędne oszacowanie współrzędnej x niż współrzędnej y lokalizacji użytkownika (podobnie jak na 

rysunkub oś x jest prostopadła do RIS, a korelacja sygnałów w tym kierunku jest większa niż w 

kierunkach y i z). Poza tym możemy zaobserwować, że dla lokalizacji dwóch użytkowników 

prawdopodobieństwo w lokalizacji (0,975, 0,125, 0), gdy nc = 9 jest mniejsze niż to, gdy nc = 5. Spadek 

prawdopodobieństwa wynika głównie z zakłóceń spowodowanych hałasem. Rysunek przedstawia 

szczegółową lokalizację dla wielu użytkowników bez przeszkód.  



 
 

 

Aby uniknąć przeszkód wśród użytkowników, wszyscy użytkownicy znajdują się na płaszczyźnie 

równoległej do RIS. Ponieważ kanał LOS między RIS a każdym użytkownikiem nie jest blokowany przez 

innych użytkowników, zakłócenia spowodowane obecnością innych użytkowników można zignorować. 

Rysunek a przedstawia minimalny błąd lokalizacji systemu lm e w funkcji odległości d między 

lokalizacjami użytkowników a RIS, gdy liczba użytkowników I = 1, 2 i 3. Możemy zaobserwować, że błąd 

lokalizacji rośnie wraz z odległością do RISu. Poza tym wraz z liczbą użytkowników wzrasta również błąd 

lokalizacji. Rysunek b pokazuje CDF błędu lokalizacji dla różnej liczby użytkowników, gdy odległość d = 

2m. Można również zaobserwować, że dokładność lokalizacji maleje wraz ze wzrostem liczby 

użytkowników. Dzieje się tak dlatego, że konfiguracja RIS musi być optymalizowana dla wielu 

użytkowników jednocześnie, a średnia zmienność sygnału wprowadzana przez RIS dla każdego 

użytkownika spada, co obniża wydajność systemu lokalizacji. Rysunek c przedstawia utratę lokalizacji 

lu w funkcji liczby iteracji nc, gdy odległość d = 1m, a rysunek 4.37d ilustruje błąd lokalizacji le w funkcji 

liczby iteracji nc przy tej samej odległości między RIS a użytkownikami. Podobnie do wyników na ryc. 

4.35d i d, utrata lokalizacji i błąd lokalizacji dla lokalizacji wielu użytkowników są również dodatnio 

skorelowane. Poza tym, gdy liczba użytkowników wzrasta, utrata lokalizacji i błąd mają mniejszą 

prędkość spadku, co implikuje dłuższy czas konwergencji. 

²ȅƴƛƪƛ Řƭŀ ƭƻƪŀƭƛȊŀŎƧƛ ǿƛŜƭǳ ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪƽǿ Ȋ ǇǊȊŜǎȊƪƻŘŊ 

W tej podsekcji przedstawiamy wyniki eksperymentalne na rysunku i w tabeli 4.4 dla lokalizacji wielu 

użytkowników z przeszkodą.  



 
 

 

Na rysunku a pokazujemy błąd lokalizacji le w funkcji odległości d w tej sytuacji. Dwóch użytkowników 

znajduje się w linii pionowej do RIS, a odległość między nimi wynosi 0,5 m. Użytkownik znajdujący się 

bliżej RIS jest oznaczony przez i1, a drugi użytkownik przez i2. Możemy zaobserwować, że z tej samej 

odległości błąd lokalizacji użytkownika i2 jest wyraźnie większy niż użytkownika i1. Dzieje się tak, 

ponieważ istnienie użytkownika i1 zakłóci fale RF, a odbierane sygnały użytkownika i2 odbiegają od 

wyników zapisanych na mapie radiowej. Rysunek 4.38b przedstawia plik błędu lokalizacji użytkownika 

i2 w funkcji numeru iteracji nc. Lokalizacja użytkownika i2 jest ustalona na (3, 0, 0). Możemy 

zaobserwować, że dla tej samej liczby iteracji błąd lokalizacji użytkownika i2 maleje wraz ze wzrostem 

odległości w kierunku y między użytkownikami i1 i i2. Oznacza to, że na błąd lokalizacji użytkownika 

mają wpływ lokalizacje innych użytkowników. Tabela przedstawia minimalny błąd lokalizacji dla trzech 

użytkowników w tym samym sześciennym SOI i d = 1m. 

 

Możemy stwierdzić, że minimalny błąd lokalizacji jest różny w różnych przypadkach, gdy użytkownicy 

mają różne pozycje. W szczególności przypadek 1 ma najniższy minimalny błąd lokalizacji, a minimalny 

błąd lokalizacji w przypadku 2 jest wyższy niż w przypadku 3. Przyczyną jest to, że przeszkoda 

odbieranych sygnałów jest w tych przypadkach inna. W przypadku 1 użytkownicy znajdują się w tej 

samej płaszczyźnie pionowej, a zatem między RIS a użytkownikami nie ma żadnych przeszkód. Jednak 

sygnały odbierane przez użytkownika 2 i 3 są częściowo blokowane przez użytkownika 1 w przypadku 

2 i 3. Ponadto w przypadku 3 przeszkoda jest poważniejsza, ponieważ wszyscy użytkownicy znajdują 

się w tym samym poziomie  płaszczyzny, co prowadzi do mniejszej dokładności lokalizacji w przypadku 

2. 

Dyskusja 



 
 

W tej sekcji badamy lokalizację w pomieszczeniach w rekonfigurowalnym środowisku radiowym z RIS. 

Jednak aby osiągnąć wszechobecną lokalizację wspomaganą przez RIS, należy zająć się kilkoma 

dodatkowymi wyzwaniami. 

½ŀƪƱƽŎŜƴƛŀ ƳƛťŘȊȅ ǿƛŜƭƻƳŀ ǳȍȅǘƪƻǿƴƛƪŀƳƛ 

Precyzyjna lokalizacja z wykorzystaniem techniki opartej na RSS wymaga dokładnych map radiowych. 

Jednak istnienie wielu użytkowników wprowadzi nowy efekt wielotorowości, a odpowiadające im 

odbierane sygnały różnią się od wartości zapisanych na mapie radiowej konstruowanej przez jednego 

użytkownika. Jak pokazano w rozdz. .3.7.5, dokładność lokalizacji ulegnie pogorszeniu, jeśli kanał LOS 

między użytkownikiem a RIS zostanie zablokowany przez innych użytkowników. W przyszłych 

projektach można opracować niektóre metody heurystyczne w celu dostosowania mapy radiowej w 

celu poprawy dokładności lokalizacji. W oparciu o szacunkowe lokalizacje wielu użytkowników można 

uwzględnić wpływ zakłóceń między wieloma użytkownikami. 

²ǎǇŀǊŎƛŜ ǿƛťƪǎȊŜƎƻ ƻōǎȊŀǊǳ lokalizacji 

Zgodnie z wynikami eksperymentów błąd lokalizacji rośnie wraz z odległością między RIS a 

użytkownikami. W związku z tym obszar lokalizacji jest ograniczony w porównaniu z konwencjonalnymi 

systemami opartymi na RSS. Istnieją dwa sposoby na zwiększenie rozmiaru obszaru lokalizacji. 

Pierwszym sposobem jest zwiększenie rozmiaru RIS. RIS z większą powierzchnią odbicia jest w stanie 

kontrolować więcej fal odbitych, dzięki czemu można zmienić konfigurację większego środowiska 

radiowego na potrzeby lokalizacji. Drugim sposobem jest wprowadzenie większej liczby AP i RIS w celu 

zwiększenia dokładności lokalizacji dla różnych obszarów. W szczególności możemy wdrożyć AP i RIS 

dla każdego pomieszczenia w budynku. Ponieważ powierzchnia pomieszczenia jest porównywalna z 

powierzchnią lokalizacji RIS, w ten sposób można poprawić dokładność lokalizacji całego budynku. 

bƛŜƪƻƴǘǊƻƭƻǿŀƴŀ ȊƳƛŜƴƴƻǏŏ ǏǊƻŘƻǿƛǎƪŀ ǊŀŘƛƻǿŜƎƻ 

Oprócz wariancji odbicia RIS, środowisko radiowe będzie się zmieniać w czasie z powodu 

niekontrolowanego czynnika, takiego jak ruch mebli, drzwi lub jakichkolwiek przedmiotów w 

pomieszczeniu. System nie jest świadomy ruchów obiektów, co różni się od ingerencji między wieloma 

użytkownikami, gdzie system zna zgrubne lokalizacje użytkowników. Kierunkiem badań jest 

jednoczesna lokalizacja użytkowników i wyczuwanie zmienności środowiska radiowego przy pomocy 

RIS. Zdolność wykrywania można zrealizować poprzez obrazowanie środowiska wewnętrznego, które 

pozostaje aktywnym tematem badań aplikacji RIS [88]. Korzystając z informacji o wykrytych ruchach, 

można przewidzieć odpowiednią wariancję środowiska radiowego, aby zaktualizować mapy radiowe i 

poprawić dokładność lokalizacji. 

²Ŋǎƪŀ ǇǊȊŜǇǳǎǘƻǿƻǏŏ wL{ 

Ponieważ współczynnik odbicia RIS jest wrażliwy na częstotliwość sygnałów bezprzewodowych, 

współczynnik odbicia jednostki metamateriału dla różnych stanóow można rozróżnić tylko dla bardzo 

wąskiego pasma. Dlatego używamy jednej częstotliwości do lokalizacji. Sygnały o wąskim paśmie 

zawierają mniej informacji o środowisku radiowym niż sygnały szerokopasmowe, przy czym te ostatnie 

mogą jeszcze bardziej poprawić wydajność lokalizacji. Jednak projekt szerokopasmowego RIS jest nadal 

trudnym tematem badawczym. 

aƻōƛƭƴƻǏŏ ¦ȍȅǘƪƻǿƴƛƪƽǿ 

Jak pokazano w Tabeli 2, czas wykonania MetaRadar wynosi 1,3 s, a zatem prędkość użytkownika musi 

być mniejsza niż 0,04 m/s. Jeśli użytkownik ma większą prędkość, przejdzie do innych bloków przed 



 
 

zakończeniem fazy lokalizacji, co spowoduje pogorszenie wydajności lokalizacji. Aby wesprzeć 

scenariusz wysokiej mobilności, w którym użytkownicy mogą znajdować się w różnych blokach w 

różnych iteracjach, nowe oszacowanie prawdopodobieństwa lokalizacji należy opracować funkcję 

uwzględniającą korelację tych bloków w dziedzinie czasu. 

Streszczenie 

W tej sekcji zaproponowaliśmy system lokalizacji wnętrz wspomagany RIS, MetaRadar. W 

przeciwieństwie do tradycyjnej metody RSS, MetaRadar może kontrolować wartości RSS w środowisku 

radiowym poprzez zmianę konfiguracji RIS, co przyczynia się do poprawy dokładności lokalizacji. 

Zaproponowaliśmy metodę konstrukcji kompresyjnej do zbudowania mapy radiowej dla wszystkich 

możliwych środowisk radiowych oraz zaprojektowaliśmy algorytm optymalizacji konfiguracji w celu 

wybrania korzystnego środowiska radiowego dla dokładnej lokalizacji. MetaRadar został wdrożony 

przy użyciu USRP, a eksperymenty przeprowadzono w klasie o różnych odległościach od RIS. Wyniki 

oceny wykazały znaczną poprawę dokładności lokalizacji w porównaniu z tradycyjnymi systemami 

opartymi na RSS z dokładnością decymetrową. W szczególności proponowany system wyposażony w 

RIS o powierzchni 0,48 m2 może osiągnąć centymetrową dokładność lokalizacji z dokładnością do 2 m 

zakres lokalizacji dla jednego użytkownika i wielu użytkowników bez przeszkód. 

½ŀƱŊŎȊƴƛƪ 

Najpierw wykorzystujemy metodę wiązania sumy, aby wyznaczyć górną granicę całki w (4.105), która 

jest dość wąska dla wysokich stosunków sygnału do szumu (SNR) . W szczególności definiujemy region 

 n’n, jakד

 

Ponieważ דn’ Ṗ דn’,n, mamy 

 

Następnie dla górnej granicy podane jest wyrażenie w formie zamkniętej. Region דn’,n, można wyrazić 

jako 

 

gdzie parametr dn,n‘ to 

 

Ponieważ (si - μn)(μn - μn) podlega rozkładowi Gaussa ze średnią wynoszącą 0 i wariancją σ2(μn − μn)2, 

mamy 



 
 

 

gdzie w ostatnim kroku wykorzystana jest zależność Q(x) ≤ 1/2e−x2/2. Zatem górna granica błędu 

lokalizacji może być wyrażona jako 

 

 

 


