
 

 

1 毫米波之波束成形 

2018/May Larry Cheng 

介紹 

第五代行動通訊(5G)需要提供更多的容量和靈活性，同時也需要降低系統的營運費用。 有兩項新技術可以同時

達成容量以及能源效率的增加：虛擬化與大規模 MIMO。 本文提供了當前和未來天線驗證要求的解決方案，包

括了應用傳導式以及大規模 MIMO天線技術在空中傳播（OTA）的測試方法。 

本文補充了毫米波波束成形，並介紹了波束成形(Beam-forming)天線之基本理論、提供輻射圖的計算方法、一

些模擬結果以及小型化之線性陣列的一些實際測量結果。 

 
1. 介紹 

當前的行動 4G網路面臨許多挑戰。對移動高分辨率多媒體應用的需求不斷增長，使這些網路更加接近實

際的極限。5G網絡的設想是通過增加頻道之頻寬來提供更高的數據速率，從而減輕當前基礎設施的負

擔。考慮到傳統上用於移動通信的可用頻率的不足，毫米波段成為一種合適的選擇。這些頻率上的大頻寬

有助於提供滿足 5G需求的數據速率。然而，在這些毫米波段的移動環境要比目前使用的頻率複雜得多。

較高的傳播損耗根據環境的不同而有很大差異，需要更新的網路基礎設施和新的硬體概念。 

波束成形天線陣列將在 5G實現中扮演重要角色，因為手機可以在毫米波頻率下容納更多的天線元件。除

了更高的指令增益之外，這些天線類型還提供了複雜的波束成形功能。這允許通過直接瞄準用戶組來提高

訊號干擾比（SIR）來增加蜂窩網路的容量。窄小的發射波束同時降低了無線電環境中的干擾量，並可以

在農村地區的較遠距離的接收器端維持足夠的信號功率。本文概述了波束形成技術，包括信號，天線和當

前的收發器體系結構。 

 

2. 波束成形之訊號 

波束成形一般是用簡單的CW信號以及複雜的調製波形來工作。 

5G的波形候選是目前的研究課題，因為今天的許多實現在毫米波波段有很大的缺點[2]。 

本章首先介紹相位同調訊號的產生，然後概述這些訊號的主要傳播特性。 

 

2.1產生相位同調之訊號 

每個波束形成架構的一個重要先決條件是相位同調信號。這個術語意味著所有射頻(RF)載波之間都存在一

個確定的，穩定的相位關係。如圖1所示，載波之間的固定的三角相位可以用於將主波束引導至所期望的

方向。 



 

 

 

圖1：相位偏移的相位同調訊號 

 

藉著耦合多個訊號器來通到共同的參考端（即10MHz）,可以達成相位同調的一致性。更仔細檢查這些RF

訊號的瞬時微分相位（“delta相位”）,是由於以下原因所造成的不穩定性： 

- 兩個合成器的相位雜訊 

- 10 MHz的“弱”耦合以及一個長合成鎖住RF輸出 

- 溫度差異導致某些合成器組件內的有效電長度發生變化。 

由於第二個因素的主導，穩定兩個信號發生器之間的相位的唯一方法是使用一個共同的合成器/ 

本區振盪(LO)源。這一做法也同時消除了第一個因素 [3]。 

使用訊號產生器連結出真正的相位同調訊號在[3]和[4]中討論。在本文第5.2章會提到使用向量網路分析儀

產生出相位同調的信號。 

 

2.2 訊號之傳遞 

從任何種類的天線輻射的所有信號具有相同的基本特徵。多重路徑衰落和時延擴展會顯著降低了蜂窩網路

的容量。可用的頻道擁塞以及同頻道干擾會進一步降低了實際的網路容量[5]。 

⚫ 自由場衰減：電磁波在從發射機到接收機的過程中衰減。自由場衰減描述了由於兩個站之間的距離而

導致信號將受到的衰減。 

Friis公式決定了自由場衰減： 

𝑃𝑟，𝑑𝐵=𝑃𝑡，𝑑𝐵+𝐺𝑡，𝑑𝐵+𝐺𝑟，𝑑𝐵+20𝑙𝑜𝑔10（λ/4π𝑅）……………………….(1) 

其中𝑃𝑟，𝑑𝐵是以 dB為單位的接收功率準位，𝑃𝑡，𝑑𝐵是發射功率，𝐺𝑟，𝑑𝐵和𝐺𝑡, 

dB是接收和發射天線增益，單位為dBi。 

圖2（左）表示大頻帶上的自由場衰減。 

即使在完美的視線（LoS）傳輸的情況下，還有許多不同的因素會影響接收信號的大小。如圖2（右）所示

，由於頻率和輻射環境的不同，最終的總體衰減變化很大。 

 



 

 

 

圖2：根據Friis方程式（左）的自由場衰減近似和由於大氣氣體衰減（右）。資料來源：[6] 

 

⚫ 衰落：由於頻道的時變特性，多重路徑信號中的相移是非定值的。表達式（2）顯示了時間相關的接收

到的多路徑信號，其中，複數值和發射路徑n的幅度和相位的變化。 

…………………（2） 

取決於當前的相移，訊號建設性地或破壞性地累加。接收到的信號由多個散射分量組成，使其成為一個隨

機過程。基於足夠數量的散射分量，這可以被看作是複數的高斯過程。這導致在被稱為瑞利衰落（Rayleig

h-Fading）的覆蓋區域中產生小的衰落區域。 

衰落的一個特殊情況是相位抵消，當多路徑信號彼此相差180°時，會發生相位抵消。訊號的消除和衰減主

要取決於振幅和相位平衡。例如，30 dB的差異大致對應於0.1 dB和1.0度的匹配誤差。 

⚫ 延遲擴散：這種效應也是由於訊號傳播的多重路徑性質。 

它描述了最早和最近的顯著多徑分量的到達時間之間的差異。 通常最早的組成是LoS傳輸。 

在延遲較大的情況下，信號將受到符號間干擾的影響，從而顯著增加誤碼率（BER）。 

現代化的波束形成天線架構可以通過適應頻道來幫助緩解這些問題。 

這樣，通過波束控制可以忽略或顯著減少延遲的多路徑分量。 

被設計為適應和改變輻射模式以適應RF環境的天線被稱為主動式相位控制陣列天線 [5]。 



 

 

 
 

3. 波束成形之架構 

毫米波頻帶有可能實現高帶寬。 

迄今為止，這些高頻的使用限制是由於LoS中的障礙導致不利的傳播效應的結果。 透過 

開發了幾種收發器之體系結構來通過將接收或發送的波束聚焦在期望的方向上來補償這些問題。 

所有這些解決方案都使用較小的天線元件尺寸，這是由於較高的載波頻率能夠構建較大的天線陣列。 

通常兩個變量用於波束形成：振幅和相位。 這兩個因素的組合被用於改善旁瓣抑制或轉向零點。 

每個天線單元n的相位和振幅以複合權重wn組合。 然後將複數權重應用到饋送到相對應的天線信號。 

3.1 類比式波束成形 

圖3顯示了類比式波束形成發射機體系結構的基本實現。 

該架構僅由一個RF鍊和多個饋送天線陣列的相移器組成。 

 

圖3：類比式波束成形之架構 

 
 

第一批展現的類比式波束形成天線可追溯到1961年。轉向是通過選擇性射頻開關和固定相移器來實現的[7]。

儘管採用了先進的硬體和改進的預編碼算法，但該方法的基礎知識仍在使用。這些增強功能可以單獨控制每個

元素的相位。與早期的被動架構不同，使用主動波束形成天線，波束不僅可以被轉向離散，而且幾乎可以轉向

任何角度。正如它的名字，這種類型的波束形成是在RF頻率或中頻[8]的類比化之實現。 

該體系結構目前用於高端的毫米波系統，如雷達和IEEE 

802.11ad等短距離通信系統。類比式波束形成架構不像本文所述的其他方法那麼昂貴和複雜。另一方面用類比

式波束形成來實現多流傳輸是一項非常複雜的任務 [9]。 

為了計算相位權重，假定具有元件間距d的均勻間隔的線性陣列。考慮到圖4所示的接收情況，天線陣列必須位

於輸入信號的遠場，以便到達的波前是近似平面的。如果信號到達與天線視軸成θ角的角度，則波必須經過一

個附加距離，以便到達每個連續的元素，如圖4所示。這轉化為元素特定的延遲，可以將其轉換為頻率相關信

號的相移： 

Δ𝜑= 2 𝜋 𝑑 𝑠𝑖𝑛𝜃/𝜆 ………………(3) 
 



 

 

 

圖4：信號到達偏離視軸時的附加行程距離 [6] 

 

頻率依賴性之轉化是稱為波束斜視的效應。 

利用（3）式計算的相位偏移，可以將定義頻率的天線陣列的主瓣引導到一定的角度。 

如果天線元件現在被饋送不同頻率的信號，則主瓣將以一定角度偏離。 

由於相位關係是以一定的載波頻率計算的，因此主波瓣的實際角度將根據當前的頻率偏移。 

尤其是具有大頻寬的雷達應用由於這種效應而遭受不準確的影響。 

 

 

圖5：模擬波束斜視 

 

圖5顯示了作為四個元素的線性陣列的頻率的函數的波束斜視的影響。 主瓣以30 GHz的頻率轉向至15°。 

使用（3）這是通過每個元件141°的相位偏移Δφ實現的。 

由於使用的頻寬較大，在主瓣位於25°的較低頻率處，波束斜角效應清晰可見。 

通過使用時間延遲而不是頻率偏移，可以將表達式（3）轉換為與頻率無關的項： 



 

 

Δ𝑡=𝑑*𝑠𝑖𝑛θ𝑐…………..（4） 

這意味著如果設置配有延遲線而不是相移器，則消除了頻率依賴性。 相對應的接收機設置如圖 6所示。

延遲線𝑡0至𝑡2補償時間延遲 Δ𝑡，這是入射波角度的影響。 

結果，接收到的信號應該完全對齊，因此在總結時將建設性地添加。 

 

 

ı 圖6：真實的時間延遲之波束轉向 

通過額外改變入射到輻射體的信號的幅度，可以進一步改善類比式架構的性能。 

 

3.2數位式波束形成 

        

儘管即使在使用大量天線陣列時，類比式波束形成通常也僅限於一個RF鏈，但理論上數位式波束形成支

持與天線元件一樣多的RF鏈。 

如果在數字基帶中進行了合適的預編碼，這將在發送和接收方面帶來更高的靈活性。 

可以利用額外的自由度來執行多波束MIMO等先進技術。 與其他波束形成架構 [10] 

相比，這些優勢可以展現出最高的理論性能。圖7說明了具有多個RF鏈的通用數位式波束形成發射機結構

。 

 



 

 

 

ı 圖7：數位式波束形成架構 

 

波束斜視是使用相位偏移的類比式波束形成架構的一個眾所周知的問題。 

考慮到目前5G計劃利用毫米波段的大頻寬，這是一個嚴重的缺陷。 

RF鏈的數字控制可以根據大頻帶上的頻率來優化相位。 

儘管如此，數位式波束形成可能並不總是非常適合於5G應用的實際實現。 

關於硬體的非常高的複雜性和要求可能會顯著增加成本，能量損耗和移動設備中的集成度。 

數位式波束形成更適合用於基站，因為在這種情況下，性能超過移動性。數位式波束形成可以適應多流傳

輸，同時為多個用戶服務，這是該技術的關鍵驅動力。 

 

3.3混合式波束形成 

已經提出混合式波束成形作為可能的解決方案，其能夠結合類比式和數位式波束成形體系結構的優點。 

以這種架構為特徵的實現的第一個結果已經在原型級別上呈現，即在[11]中。通過減少完整RF鏈的數量可以大

大降低成本。這也會導致整體功耗降低。由於轉換器的數量遠遠低於天線的數量，因此數位基頻處理的自

由度較小。因此，與全面數位式波束形成相比，同時支持的串流數量減少了。由於毫米波之波段的特定通

道特性，預計性能差距會相對較低 

[9]。圖8示出了混合式波束形成發射機的示意結構。預編碼被分成類比領域和數位領域。從理論上講，每

個放大器都可能與每個輻射元件相互連接。 



 

 

 

圖8：混合式波束形成架構 

 
 

4線性陣列天線理論 

本章由兩部分組成。 

第一部分介紹了一些理論，而第二部分則通過對模擬理想等向性元件的線性天線陣列得到的結果進行適當選擇

的可視化來演示這些方程的應用。 

4.1理論背景 

在本章中，假定具有N個等距等向性輻射單元的線性天線陣列。 

如圖9所示，這些元素可以想像為沿著球坐標系的x軸放置。下面的部分介紹了這種類型的天線模擬理論。 



 

 

 

圖9：線性天線陣列 

 

線陣天線陣列的輻射模式Farray可以通過將陣列因子AF陣列與假設足夠大陣列的所有元素認為相等的元素輻射

模式Felement相乘來近似[12]。 

𝐹array（θ，φ）=𝐹𝑒𝑙𝑒𝑚𝑒𝑛𝑡（θ，φ）*𝐴𝐹𝑎𝑟𝑟𝑎𝑦（θ，φ）（5） 

如果天線元件的數量很少，則相等輻射圖的假設不成立。 

外部元件可能與其他天線的圖案偏離很大程度，在僅有少數元件的情況下這是不能忽略的。 

因此（5）只適用於粗略近似。 元素中的相互耦合和損耗也不在這個等式中考慮。 

這些效應有助於改進的波束模式，例如增加旁瓣準位 [1]。 

 

除了元素輻射模式Felement之外，陣列因子 AF陣列需要根據（5）計算 Farray。線性陣列因子取決於波長 λ，

角度方向 θ，元件之間的距離 d和元件數量 𝑁 [1]： 

   （6）  

可以使用（6）來設置第 3章中介紹的複雜權重。振幅權重由每個元素應用因子

𝑎𝑛。用基本波束導向公式（3）計算出的角度Δφ可以用來將波束轉向到任意角度。 

通過引入描述相鄰元素之間的遠區相位差的ψ，可以簡化等式（6） [13]。 



 

 

ψ=𝑘𝑑.𝑠𝑖𝑛θ𝑠𝑖𝑛φ+Δφ        （7） 

在等式（6）中代入（7）導致： 

   （8） 

（8）中的系列可以進一步簡化和標準化。這導致歸一化的陣列因子 [13]： 

 （9） 

標準化的陣列因子在2π週期內是可以推斷的，並且可以推斷出關於線性天線陣列特性的大量信息，這將在下一

章中介紹。 

 

4.2設計選擇 

本章重點介紹上一節介紹的陣列因子的特性以及波束形成天線設計的含義。 

公式（6）至（9）表明元素的數量及其等距間距對線性天線陣列的特性有很大影響。修改這兩個參數的效果將

由圖10的例子來解釋。 

左邊的圖顯示歸一化陣列因子|𝐴𝐹𝑎𝑟𝑟𝑎𝑦（ψ）|對於元件之間等距間隔為5mm的天線。因此元件距離在28 

GHz時略小於0.5λ。在右側顯示間隔為16毫米的天線的歸一化陣列因子，大致對應於1.5λ。上半部分的圖表是

針對四個元素的數組計算的，而下半部分的圖表中顯示的數組因子屬於由16個元素組成的數組。 

比較圖10的上圖和下圖說明了在保持等距間隔恆定的同時增加元素數量的效果。主瓣寬度隨著元件數量的增加

而減小。這意味著線性陣列組成的元素越多，觀察到的指向性越強。增加元素數量的另一個影響是更多數量的

旁瓣，總體下降。 

線性陣列的方向性也可以通過增加元件之間的距離來改善，這產生更窄的主瓣。類似於更多的元素，旁瓣的數

量會增加，儘管沒有降低準位。相反，大的元件之間的間隙產生與主瓣相比相等的旁瓣。圖10中的紅點突出了

1.5λ間距的天線效應。標有紅點的旁瓣稱為柵瓣。通常，這些柵瓣是不希望的，因為能量會輻射到不希望的方

向或從不希望的方向接收。在需要大頻寬的應用中，柵瓣可能僅影響部分操作頻率。 

 

 

圖10：多個配置的歸一化陣列因子 



 

 

 

如果元件間之間距超過半個波長，則具有等距元件間隔的線性陣列將產生柵瓣。為了避免這種現象發生在可見

區域，其範圍定義為[-90°90°]，必須保持以下條件： 

𝑑<λ2              （11） 

如果違反方程式（11），則增加準位的柵瓣開始出現在可見區域中。如果元件之間的距離超過一個波長，則光

柵波瓣準位開始等於主波瓣準位。 

由於陣列因子的周期性，柵瓣進入來自不可見區域的可見區域。在柵瓣進入可見區域的情況下，必須限制掃描

角度或者必須減小元件間距。最大掃描範圍|θ0|對於給定的元素距離d在柵瓣之標準中定義[14]： 

           （12） 

重新整理公式（12）有助於計算給定掃描範圍內的d的最大值|θ0|： 

         （13） 

如果選擇|θ0| < 45°的掃描範圍，則元素距離不應超過0.58λ，以避免該區域出現柵瓣。 

抑制和操縱柵瓣是當前的研究課題。已經證明，通過修改元件形狀可以控制柵瓣的位置和高度[15]。使用不均

勻的元件間距允許抑制某些柵瓣，但增加了相當複雜的一層。 

 

4.3應用實例 

本節所示的所有輻射方向圖都是使用公式（5）和（6）計算的模擬結果。 

圖11顯示了二維掃描視圖中24至30 GHz頻率範圍內輻射方向圖的模擬結果。 

選擇這種圖形表示是為了在整個頻寬上提供對天線行為的改進概述。 

假定的天線具有四個等方向性的元件，自由空間距離為16mm。 這個幾何對應於第5章中使用的天線。 

發射天線和接收天線都被認為是等方向性的，發射功率被設置為0dBm。 

發射天線和接收天線之間的距離設置為2米，位於假設的遠場。 

 

 
 

圖11：2D掃描視圖中具有零相位偏移的線性天線陣列的模擬 

 



 

 

圖11的曲線顯示了偶然的離散準位丟失，即觀察到的信號準位突變和顯著變化。 

這些角度/頻率組合是上一節中介紹的數學表達式的固有特性。 根據Friis公式的衰減也包含在模型中。 

圖12演示了使用表達式（3）將波束轉向到任意角度。 在這種情況下，計算28 

GHz的相位偏移量和上一節中介紹的天線參數。 因此，為了將波束向右偏轉10°，對每個元件設置Δφ= 

94°的相位偏移。 

如使用公式（12）預期的那樣，旁瓣位於大約±40°處。 仔細看看模擬模式顯示了這個值的高頻率依賴性。 

 

 

圖12：具有相位偏移的線性天線陣列的模擬 

 

儘管一般使用天線元件的相位偏移來確定主瓣的角度，但幅度加權提供了修改波束寬度和旁瓣準位的手段。在

單位幅度權重（[1,1,1,1]）的情況下，主波束寬度最小。 

降低外部元件的幅度準位導致主波束寬度增加。如果外部元素的權重接近零（[0,1,1,0]），則輻射模式近似等

於具有相同尺寸的兩個元素陣列。旁瓣準位通常通過應用視窗函數(window)來控制。權重的每一次變化都會導

致輻射模式發生變化，而每個窗口都有自己的優點和缺點[16]。 

圖13顯示了先前討論的不同幅度權重的影響。在圖11和圖12所示的模擬中使用加權[11 1 

1]的同時，圖13中的外部元素的加權因子減小到0.2。因此得到的加權向量為[0.2 1 1 

0.2]。直接比較圖中的增加的波束寬度是清晰可見的。 

 



 

 

 

圖13：具有不同幅度加權的線性天線陣列的模擬 

不相等的幅度權重是區分兩個方向的重要工具。 

針對預期用戶的指令增益方面的小的折衷可能導致對非預期信號的更大的拒絕。 

圖14的左邊示出了假設在28 

GHz處的信號等於圖11中的信號被輻射的情況下在60°的情況下拒絕非預期的用戶信號。 

紅色正方形對應於非預期用戶位置的拒絕。 

圖14的右半部分顯示了施加到發射機的不相等的幅度權重的影響。 非預期用戶的拒絕率增加了大約23 dB 

 

 

圖14：在28 GHz通過不相等的振幅權重增加干擾抑制 

 
 

5線性陣列OTA測量 

本章將首先介紹使用元素輻射模式Felement的測量數據的模擬陣列的影響。 

之後，顯示了從天線掃描測量獲得的實際空中（OTA）測量結果，以補充理論計算。 

5.1使用測量數據增強模擬 



 

 

5.1.1單個元素的測量結果 

其中測量元件的天線是由等間隔四個元件組成的線性陣列。 圖15顯示了28 

GHz時天線所有元件的疊加歸一化輻射圖。 測量分開進行，這意味著其他元素無效並終止。 

圖16顯示了在一個單元的整個頻率範圍內的視軸上的主瓣準位。 

 

 

圖15：天線元件輻射模式 

 
 

 



 

 

圖16：單個元素的主瓣的視軸準位 

 
 

圖17顯示了在24至30 GHz的頻率範圍內，單個元素的掃描2D輻射圖。 

 

圖17：一個元素的二維掃描輻射圖 

 
 

5.1.2基於單個測量元素圖形的模擬結果 

如第4.1章中方程（5）所介紹的，線性陣列的輻射圖可以通過將單個測量元素輻射圖Felement與陣列因子AF陣

列相乘來計算。 

使用全向天線元件和線性陣列的實際尺寸模擬了第4.3章中的所有圖形，其元素輻射圖顯示在圖15和圖17中。

使用單個測量元素輻射圖作為Felement而不是全向數據有助於提高精度（5）計算出的模擬圖形。 

圖18和圖19說明了假設全向輻射特性和使用一個元件的實際測量數據之間的區別。仔細觀察數字顯示，由於元

素的非全向特性，使用測量數據進行模擬的視軸增益增加。 

對於模擬，所有的天線增益設置為0 dBi，元件間距固定在16 mm自由空間。 

 

 



 

 

圖18：等向性元素的模擬 

 

 

圖19：使用單個測量元素輻射圖形進行模擬 

 

結合等式（3）和（6）提供了將天線波束轉向任意方向的手段。對輻射模式的影響取決於所需的角度而變化。

隨著梁遠離視軸，主瓣越來越細，寬度越來越大。 

圖20顯示了26 GHz和28 

GHz的這些效應。這兩種圖形是使用測量的元素圖案（紅色）並假定為全向特徵（藍色）進行計算的結果。黃

色垂直線表示預期的波束轉向方向。 

在元件之間沒有任何相位差的情況下，被測元件的視軸增益導致與旁瓣相比主瓣水平增加。增加波束轉向角度

顯著降低了主瓣的幅度。 

儘管使用完全全向元件的陣列的波瓣沒有振幅差異，但由於等向性輻射器，主瓣的準位在所有角度上保持不變

。模擬的輻射模式在轉向較大的角度時受到增加的波束寬度的影響。 

 



 

 

 

圖20：不同頻率的波束轉向 

 
 

5.2天線掃描 

圖21顯示了在2 GHz範圍內使用線性天線陣列的頻率掃描結果。 使用配備有四個獨立訊號源的R＆S 

ZVA向量網絡分析儀進行測量。 

該儀器提供了與3.2章介紹的數位式波束形成結構相當的相位同調之信號輸出。 在 [5] 

中描述了用於這些測量的設置。 

圖22為使用測量元素的數據與具有相同幾何結構的天線陣列的模擬模式的直接比較。總體而言，測量結果與模

擬一致。 主瓣和旁瓣之間的波束寬度和距離與兩種結果相匹配。 

 



 

 

 

圖21：測量頻率掃描 

 
 

 

圖22：模擬頻率掃描 

 

5.3進一步閱讀 

本節介紹了已定義的一致性線性陣列。除了預算之外，陣列允許的物理尺寸，目標頻帶，用戶應用和物理環境

決定更複雜的佈置是否可行。 

參考文獻 [17 ]中介紹了平面陣列的使用，傳導測量以及轉向陣列天線波形特性的選擇。 

 

6結果和展望 

波束形成將在下一代網路的實施中發揮重要作用且已被廣泛接受。在許多5G主題上仍然是正在進行的研究課題

，但業界普遍採用的方向包括小波束形成陣列和大波束形成陣列，後者部分只能通過毫米波之波段中的較短波

長實現。本文介紹了波束形成技術從基本信號傳播到一個小型一致的線性陣結構之實現。 

R&S公司將繼續優化5G測試解決方案，以滿足第五代蜂窩無線通信的技術和其他相關技術。 
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