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摘要 

 

 

IEEE802.15.3c系統是一適合高速之上網或高畫質之影音傳輸的規格，但操作的頻段

是在免執照的 60 GHz，此頻段的通道對訊號之衰減性高且載波之穿透性低，因此其所

需的傳送功率大且傳輸須直視的環境(LOS)，如何在非直視環境(NLOS)下做低功率的

傳輸是一大挑戰。本篇論文的目的即是研究60GHz 系統中LOS/NLOS 之傳輸技術。我

們使用平面陣列天線(planar antenna array)以及波束形成(beamforming)技術來補償損耗

的方法。首先依據IEEE 802.15.3c的編碼簿，我們提出了一種新的波束搜尋法，可快速

的達到搜尋出最佳波束對的目的，同時也提出一另一方法可以在LOS變動為NLOS時，

仍然能夠可快速的搜尋出最佳波束對。此外，我們也使用全雙工(full-duplex)中繼器來

克服NLOS的問題，並改善傳統半雙工系統吞吐量減半的問題。在全雙工(full-duplex)

中繼器中，接收機會受到傳送機的干擾，稱之為為迴音(echo)，為了使迴音(echo)干擾

消除且同時不影響原本的陣列天線的場型，我們設計了一個混合波束形成器的迴音消除

器，有效的消除了迴音。 
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Non Line-of-Sight Transmission in 60 GHz OFDM Systems： 

Hybrid Beamforming and Full-Duplex Relaying 

 

      Student：Yen-Ting Liu           Advisor：Dr. Wen-Wrong Wu 

Department of Communication Engineering 

National Chiao Tung University 

 
Abstract 

 

IEEE 802.15.3c system offers data rates of multiple Gbit/s for applications such as high 

speed internet access or high quality video streaming. However, it is operated in unlicensed 

60GHz band, the propagation loss is high and signal penetration is low. Thus, 60GHz 

transceivers require high transmission power, and can only be properly operated in LOS 

environments. This thesis aims to develop LOS/NLOS transmission technologies for 60GHz 

systems. To solve the problem, we use a hybrid planar antenna array conducting beamforming. 

First, based on the codebook in IEEE 802.15.3c, we propose a new beam matching method 

which can find the best transmit and receive beamforming pair quickly. The method is also 

extended such that it is able to find the beamforming pair shortly after the environment 

changes from LOS to NLOS. Then, we propose another method, using full-duplex relays, to 

solve the NLOS problem. In a full-duplex relay, transmitted signal will interfere its received 

signal, a phenomenon called echo. We then design an echo canceller to suppress echo signal 

without affecting the original antenna pattern. It is shown that the echo is effectively canceled.    
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第一章第一章第一章第一章: : : : 簡介簡介簡介簡介 

 

隨著無線的應用日趨廣泛，無線個人網路(wireless personal area network; 

WPAN) 越來越受到重視。為了因應此趨勢 IEEE 在2005 三月成立了802.15 

WPAN Task Group (TG3c) 發展毫米波的實體層規格。此毫米波是操作在免執

照 57 ~ 64 GHz 的頻段，由於此頻段之高衰減特性訊號只適合短距離之傳輸， 

WPAN 所定義之資料傳輸率最少是1Gbps 最高可達5Gbps 適合高速之上網或

高畫質之影音傳輸。在此規格中定義了兩個調變模式即單載波和多載波，多載波

使用正交多頻分工(orthogonal frequency division multiplexing; OFDM)，眾所週知 

OFDM 是一具有潛力之技術也已經廣泛的應用於多種數位通訊的系統 如 IEEE 

802.11 無線區域網路，IEEE 802.16e 廣域的網路，以及數位電視廣播(digital 

video broadcasting; DVB)等。OFDM 的最大好處是頻譜使用效率高以及可以將

多路徑之頻率選擇衰落轉換成平坦之衰落因此等化就變得很容易，另一好處是 

OFDM 能使用快速傅立葉轉換可以使多載波的調變容易實現。 

因為60GHz 通道對訊號之衰減性高且載波之穿透性低，因此當傳送端與接

收端之間有障礙物沒辦法達到直視(Line of Sight; LOS)的傳輸時傳收的效能將

大受影響，如何在NLOS 的環境下能夠正常運作是一大關鍵。因此有研究者在

傳送端與接收端使用陣列天線(Antenna Array)來做波束形成(Beamforming)，希

望可以藉此達到能量集中提高傳輸效能，能量集中並不侷限於單一方位，陣列天

線波束形成技術可以把訊號集中在多個特定方位，也可以使某些特定方位收不到

訊號。波束形成可以用類比或數位的方式來實現，如用類比的方式則無法達到干

擾消除的目的，但如用數位的方式則每一根天線都需要一組數位類比轉換器

(digital-to-analog circuit; DAC)和類比數位轉換器(analog-to-digital circuit; ADC)，

成本會大大的提高，最近有研究者提出用混合式的波束形成(hybrid beamforming)
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來解決此問題[1]-[3]，其想法是把陣列天線分成少許區塊，同一區塊共同使用同

一個轉換器，如此一來就可在效能與成本之間取得一平衡。使用波束形成之一重

要的前提是訊號的接收方位須能準確的估計，此問題在文獻上稱之為(Direction 

of Arrival; DoA)，數位波束形成之DoA 的問題已經廣泛的被討論[4]-[5]，也有

應用在混合式陣列天線的訊號來源方位估測演算法 [6]。 

本篇論文的目的即是研究 60GHz 系統中使用混合波束形成之 LOS/NLOS 

傳輸技術，並提出可能的新方案以克服 60GHz非直視環境的傳輸障礙。首先我

們依據 IEEE WPAN 802.15.3c的編碼簿，提出了一種新的波束搜尋法，配合 DoA

的技術並利用通道對稱性的特性，可以大幅的減少傳送的訓練序列數，快速的搜

尋出最佳波束對，並同時提高了精準度。另外我們也考慮環境的變動時波束配對

的問題，亦即傳輸環境可能瞬間從 LOS變為 NLOS的狀況，ㄧ個解決的方法是

在一開始做波束搜尋流程時，根據每組波束配對收到的訊號大小，依序排列出最

佳、次佳...等的序列，再依照當時的環境選擇最適當的一組波束配對，例如一開

始採用最佳的波束配對，但當此組波束配對被阻礙物擋住訊號無法傳遞時，改採

用次佳的波束配對。 

當系統沒LOS傳輸時，另一個解決辦法是利用中繼器(relay)幫忙傳送端傳送

資料。在分時雙工(time division duplexing; TDD)的系統裡，中繼器通常是半雙工

(half-duplex)，也就是說傳送端把訊號傳給中繼站，中繼站進而把接收到的資料

傳給接收端，亦即同一時間只能做傳收或接收，整體系統之吞吐量(throughput)

會因此而減半。本論文的另一個主題就是在討論全雙工(full-duplex)之中繼器，

亦即中繼器可以同時傳送與接收訊號，系統之吞吐量因此可以倍增。但全雙工中

繼器有一問題，意即接收機會收到傳送機所傳送的訊號，因而干擾到真正要接收

的訊號，一般而言，傳收機傳送訊號很強而要接收訊號很弱，因此造成運作上的

困難，文獻上稱此自我干擾問題為為迴音(echo)。全雙工中繼器迴音消除的方法

有數種[7]-[10]，但都不是針對陣列天線而設計，我們提出了一個混合波束形成

器的迴音消除器(Echo Canceller)，可以有效的解決中繼器之迴音干擾問題。  
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 本篇論文的組織如下:第二章我們討論 60 GHz頻帶在會議室的通道模型，第

三章中敘述混合式波束形成與 DoA 演算法，第四章討論在直視與非直視環境之

下的波束搜尋配對方式，第五章是討論全雙工中繼器，第六章中敘述所提出方法

之模擬結果，第七章則是總結。 
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第二章第二章第二章第二章: : : : 通道模型通道模型通道模型通道模型 

2.1簡介 

 本章中我們要討論 60GHz頻帶無線環境的通道模型，主要是根據 Intel [11]

的研究結果。Intel 的研究考慮了 60GHz的電磁波傳遞特性，目前他們所發表的

版本描述了會議室環境下的通道射線(ray)模型，包含了射線(ray)的空間、時間、

振幅、相位的特徵。其中射線的空間特徵包含了傳送端傳送跟接收端接收的射線

的水平角(azimuth)與仰角(elevation)。Intel 發表的版本並沒有把電磁波的極化

(polarization)的影響考慮進去而且假設通道的統計特性是穩態的(stationary)。 

2.2通道的數學模型 

此通道模型是利用群集(cluster)的概念，每一個群集包含了很多空間相近、

時間相近的射線(ray)。由於環境的統計特性是非穩態的(non-stationary)，群集與

射線的空間、時間參數會隨著時間而改變，在不是移動的環境下我們可以假設這

些參數的變動速度是很緩慢的。在我們的通道模型裡空間跟時間的參數我們是假

設穩態的。其通道的數學模型可以表示如下: 

 ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ), , , , , , , ,i i i i i i i
tx tx rx rx tx tx tx tx rx rx rx rx

i

h t A C t Tϕ θ ϕ θ ϕ θ ϕ θ= − − Φ − Θ − Φ − Θ∑  

 (2.1) 

 
( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )

( , ) ( , ) ( , ) ( , ) ( , ) ( , )

, , , ,i
tx tx rx rx

i k i k i k i k i k i k
tx tx tx tx rx rx rx rx

k

C t

t

ϕ θ ϕ θ

α δ τ δ ϕ ϕ δ θ θ δ ϕ ϕ δ θ θ= − − − − −∑
 

 (2.2) 

其中: 

• h 是通道的脈衝響應 

• t, ϕtx, θtx, ϕrx, θrx 是時間、傳送端與接收端個別的水平角、仰角。 
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• A(i) 與 C(i) 是第 i 個群集的增益與第 i 個群集的脈衝響應。 

• δ(.) 是脈衝函數(Dirac delta function)。 

•  T(i), Φtx
(i), Θtx

(i), Φrx
(i), Θrx

(i) 是第 i 個群集的時間角度特徵。 

• α(i,k) 是第 i 個群集的第 k 個射線的振幅。 

• τ(i,k), ϕtx
(i,k), θtx

(i,k), ϕrx
(i,k), θrx

(i,k) 是第 i 個群集第 k 個射線相對的時間-角度特

徵。 

群集裡面的射線參數是經由實驗量測所求得，我們由時間去區分每個射線，

射線的參數包含射線個數、射線跟射線之間的時間差、還有射線的振幅。根據實

驗的結果，我們可以得到射線在時域的統計特性。群集裡面的射線產生機制如圖

2-2-1所示: 

 

圖 2-2-1：群集裡面的射線 

群集包含了一根指標射線(central ray)，它的振幅α(i,0)是固定的，還包含了比指標

射線提早抵達的射線，振幅分別是 )1,(),( −− iNi f αα … ，以及包含了比指標射線還慢到

達的射線，振幅分別是 ),()1,( bNii αα … 。比指標射線還早抵達的射線設定為兩根，比

指標射線還慢抵達的射線為四根。 

 比指標射線早以及晚抵達的射線時間都用Poisson 過程去描述，兩個Poisson 

過程的抵達速率分別是 0.2 ns-1與 0.12 ns-1，由於射線是用 Poisson過程去描述，
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那麼射線與射線之間的時間差會是指數分布(Exponential distribution)。比指標射

線提早抵達的射線的平均振幅是 ( )fA τ ，比指標射線慢抵達的射線的平均振幅是

( )bA τ 。這兩項參數定義如下: 

 
( ),0

/

5

20

( )

10

f

i
r

fA e τατ −=   (2.3) 

 
( ),0

/

10

20

( )

10

b

i
r

bA e τατ −=   (2.4) 

其中γf = 1.3 ns and γb = 2.8 ns。 

 定義射線的振幅是平均值為 ( )fA τ 、 ( )bA τ 的 Rayleigh 分布，相位為隨機的

均勻分布。下圖 2-2-2是 Intel 實驗出來的功率分布與 Intel 用此模型模擬出來的

功率分布比較圖。 

 

圖 2-2-2：功率分佈 (Power Delay Profile) 

 在實驗的量測中，只有訊號在時域變化的量測，沒有角度的量測。因此 Intel

把每一根射線的角度參數設定成期望值為零、變異數為 50的常態分佈，無論是

傳送端的水平角與仰角或接收端的水平角與仰角都是用此分佈。 
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 為了更進一步的增加通道模型的準確性，首先我們把群集分類，分成直視群

集、一次反射群集、二次反射群集，這些群集有個自的統計特性。另外，對於同

一群集裡面的射線的參數都被視為有相關的。這些參數都有經由實驗的量測與射

線追蹤模擬(ray tracing)來驗證，因此增加了此通道模型的準確性。 

 

2.3會議室的 3D模型與群集(cluster)路徑 

 圖 2-3-1表示一會議室之 3D 透視圖，在此我們假設傳送端與接收端都是擺

置在同一張桌子上。 

Tx Rx

1st order reflection 
from ceiling

1st order reflection 
from wall

2nd order reflection 
from walls

LOS

3 
m

3 m

1 m

1 m

4.5 m

Ray Tracing Model for Conference Room

1 
m

 

圖 2-3-1：會議室的 3D 模型 

我們把群集分成一個直視路徑群集，和十七個非直視群集，包括:四個四面牆壁

的一次反射、一個天花板的一次反射、四個先經由牆壁再到天花板的二次反射或

先經由天花板再到牆壁的二次反射、八個經由牆壁再經由另一面牆壁的二次反射。

不同的群集有不同的特徵，譬如說四面牆壁的一次反射的仰角為零。這些特徵都

會被採納到我們的通道模型裡面。我們也可以設定某個群集會被擋住，被擋住的

機率可以動態調整。 

 如果牆壁跟天花板是完美的鏡面反射，每一個群集的射線就只會有一個。我
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們把反射面的粗糙考慮進去的話，每一個群集會有許多空間跟時間相當接近的射

線，每一個群集裡面的統計特性都經過實驗量測，詳細的模型會在後面敘述。 

2.4直視路徑的通道模型 

 直視線路徑的群集只有一條射線，它的衰減量的數學式子如下: 

 (0)A  = /(4 )dλ π   (2.5) 

其中λ 是波長， d 是傳送端與接收端的距離。 我們可以定義接收端接收到的功

率如下: 

 
2

4rx tx rx txP G G P
d

λ
π

 =  
 

  (2.6) 

其中 txG 與 rxG 是傳送端與接收端個別的天線增溢， txP 是傳送端的功率。接收到的

時間可表示為: 

 LOS

d
T

C
=   (2.7) 

其中C是光速。 

 

2.5非直視群集的路徑衰減與反射衰減 

 就像之前在直視通道模型中提到的衰減量一樣，我們可以由真空中傳遞法則

(free space propagation law)知道每個群集的指標射線衰減量: 

 (i) (i)A  =g  /(4 )idλ π   (2.8) 

其中 id 是群集 i的指標射線所走的距離， (i)g 是每個群集的反射衰減，λ 是波長，

在此約 5mm。圖 2-5-1是 intel 量測出來的反射衰減: 
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Reflection Loss for 1st Order Reflection

Mean value = -10 dB

RMS = 4 dB

Reflection Loss for 2nd Order Reflection
(total loss for two reflections)

Mean value = -16 dB

RMS = 5 dB

圖 2-5-1： 反射衰減，圖的左邊是一次反射的衰減量，圖的右邊是兩次反射的衰

減量。 

在之後的模擬中，我們把一次反射的衰減量設為-10 dB，二次反射的衰減量設為

-16 dB。 

2.6 點對點之通道模型 

 接著我們討論如何找出兩點之間所有可能的傳送路徑的過程，包括傳送與接

收訊號的角度和時間延遲。令訊號入射的速度為 v，則可分別拆解成 x 座標上的

分量 xv ， y 座標上的分量 yv ，z 座標上的分量 zv ： 

 x y zv v v v= + +   (2.9) 

則所傳送訊號的水平角ϕ與垂直角ϑ 定義如下： 

 1tan  x

y

v

v
ϕ −  

=   
 

  (2.10) 

 1

2 2
tan  z

x y

v

v v
ϑ −

 
 =
 + 

  (2.11) 
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   圖 2-6-2：旋轉後的座標 

其中原本座標 ( ), ,x y z 需先轉換為新的座標 ( )', ', 'x y z ，也就是把每個軸的單位向

量分別做轉換： 

 

( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )

, , ', ', '

1,0,0 cos ,0, sin

0,1,0 sin ,0,cos

0,0,1 0,1,0

x y z x y z

ψ ψ
ψ ψ

→

→ −

→ −

→

  (2.14) 

所以新的座標為： 

 ( ) ( )', ', ' cos sin , , sin cosx y z x y z x yψ ψ ψ ψ= − − +   (2.15) 

並求得新的距離 ( )x y z', ', 'd d d ，也就是知道新的速率比 ( )x y zv ',v ', v ' ，藉此算出新

的水平角與垂直角。 

 如 2.3節中所述，在這個通道狀況下共有十八個群集，可以分別求出其水平

角和垂直角。但因為矩形平面天線(Patch antenna)的傳送或接收訊號範圍只有半

個球面，也就是垂直角必須小於 90度才有可能接收的到。相對的如果垂直角大

於 90度，即代表此訊號無法傳遞，也就是沒有這條傳輸路徑。而如果任兩條路

徑的傳送端、接收端的水平角和垂直角皆相同，即代表此兩條路徑是重複的。 

   下面分別模擬兩種不同傳送和接收天線擺放方式的通道狀況，在此會議室長

度設為九公尺、寬九公尺、高兩公尺，傳送端與接收端放在同一張高度為一公尺

的會議桌上面。首先我們設定傳送端與接收端的位置如下圖所示，此圖的視角是

從空中往下看。 

'y

'z
'x

x

y

z

ψ
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圖 2-6-3：傳送端與接收端位置俯視圖 

傳送端與接收端的平面陣列天線法向量對齊傳送端與接收端的連線方向，也就是

傳送天線與接收天線是相望，而且是固定的。在這種環境下接收端只能收到八組

群集，分別是一個直視群集，兩個從牆壁的一次反射，一個從天花板的一次反射，

兩個只經由牆壁反射的二次反射，兩個經由牆壁一次反射與天花板一次反射的二

次反射，共八個群集。圖 2-6-4是這八個群集的響應，時間單位為 802.15.3c系

統的取樣週期，即 0.39 ns。 

 

圖 2-6-4：通道響應的所有群集 
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第三章第三章第三章第三章: 波束形成與波束形成與波束形成與波束形成與 DoA 估計估計估計估計 

3.1 線陣天線(Uniform Antenna Array) 

 線陣天線的架構如下圖所示: 

 

圖 3-1-1線陣天線架構圖 

假設有 K 個期望值是零、彼此不相干而且是窄頻的訊號入射到有 N 根天線

的線陣天線上，入射到線陣天線的角度分別是 1 1{ , , , }Kθ θ θ=θ ⋯ ， [0 ,180 ]k
οθ °∈ ，

而且K N< 。此陣列的 N 個單一天線彼此相距離 d，而且 d 剛好是頻率是 cf 的弦

波的半波長。 

線陣天線接收到的訊號可以看成一個向量 y ，其數學模型可以表示如下: 

d d 

θ 

d sinθ 
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( )

( )
( )

( )

[ ]

( )
( )

( )

( )
( )

( )
( ) ( )

1

2

1 1

2 2
1 2  ( ) ( ) ( )

  

N

K

K K

y n

y n
n

y n

s n n n

s n n n

s n n n

n n

θ θ θ

 
 
 =
 
 
  

   
   
   = +
   
   
      

= +

y

a a a

As n

⋮

⋯
⋮ ⋮

  (3.1) 

其中 2 sin( ) / 2 ( 1) sin( ) /( ) 1 c k c k
Tj f d C j f N d C

k e eπ θ π θθ − − − =  a ⋯ 是一個操控向量(steering 

vector)，n (n)是期望值為零的複數加性高斯白雜訊向量。 

 

3.2 線陣天線的波束形成 

3.2.1 類比波束形成 

線陣天線的類比波束形成場型(Analog Beamforming Pattern)可表示為: 

 ( 1)

1

( )
N

j m
m

m

RF w eθ − Ψ

=

=∑   (3.2) 

 
sin

22 sin

λ θ
π π θ

λ
Ψ = =  (3.3) 

場型 的物理意義是說把接收天線擺放在遠區(Far Zone)所接收到的訊號

振幅。我們可以適當的調整 mw 使得 ( )RF θ 可以在某個特定方位有最大強度。例

如接收端方位是在 0θ ，我們可以設定 

 0[( 1)sin ]j m
mw e π θ− −=   (3.4) 

 

( , )RF φ θ
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( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

2

0

[ ]

    [ ] [ ]

    

1
    

n

P

m m
m

E n n

E n n E n n

P

σ

=

=

= +

= +

≈ ∑

H
y

H H H

H
s

H

R y y

A s s A n n

AR A I

y y

  (3.5) 

其中 sR 為s的協方差矩陣， 2
nσ I 是單位矩陣對角為 2

nσ 。我們可以證明在雜訊為

高斯分布下， Hyy 的時間平均是 yR 的最大似然估計。 N NC ×∈H
sAR A 是一個秩

(rank)為 K 的矩陣，這是因為每一個訊號是不相關而且矩陣A 的列向量(column 

vector)互相獨立並且 sR 是一個滿秩(full rank)矩陣。 

 更進一步來把 yR 做 SVD 分解我們可以得到: 

 [ ]   
=   

   

H
s s

y s n H
n n

Σ 0 U
R U U

0 Σ U
  (3.6) 

其中 sΣ 與 nΣ 為對角矩陣， K KR ×∈sΣ 、 2 2 ( ) ( )Diag{ , , } N K N K
n n n Rσ σ − × −Σ = ∈… 。從以

上觀察，我們可以得到下面結論: 

 
span( )=span( )

span( ) span( )⊥
s

n

A U

A U
  (3.7) 

令 ∈n ne U 是 yR 的特徵向量(eigenvector)，我們可以得到: 

 

2 2 2( )

                       

                       

                       

n n nσ σ σ= −

=

=

=

H H
n y n n n n

H H
n s n

H
s

e (R - )e e e e

0

e AR A e

v R v

  (3.8) 

其中 H
nv = A e。因為 sR 是正定矩陣(positive definite matrix)，我們得到 ≥H

sv R v 0，

所以說 H
nv = A e = 0。從以上討論，我們可以看出 θa( )，θ ∈θ，跟特徵向量 ne 垂

直，然後我們可以由以下數學計算得到θ : 
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1

max  ( )MUSICP
θ

θ
θ θ

= H H
n na ( )U U a( )

  (3.9) 

其中 θa( )是操控向量。然而在我們真正執行 DoA 計算之前，我們需要估計有多

少個不同方向的訊號入射到線陣天線。我們假設所有天線的雜訊功率都相等而且

K N< ，我們可以重新排列 yR 的特徵值(eigenvalue)由大排到小，也就是說

1 2 0Nλ λ λ≥ ≥ >⋯ 。若 0SNR > 時，且不同方向的訊號源共有K 個，則我們可以假

設得到 2
1 2K K N nλ λ λ σ+ += = = =⋯ 。 

 

3.3.2線陣天線的 TLS-ESPRIT演算法 

 MUSIC 演算法需要高複雜度的搜尋，而 ESPRIT演算法[5]改良天線排列的

幾何圖形，讓我們不需要很複雜的搜尋。ESPRIT演算法把線陣天線分成兩個子

線陣天線。或者從數學上等價的角度，我們可以把它看成是做適當的行(row)交

換來做訊號來源方位估計。 

我們把式子(3.1)中 y 做適當的行交換，數學模型可以改寫為: 

 ( )

( )
( )

( )
( )
( )

( )

( ) ( )

1

3

1

2

4

N

N

y n

y n

y n
n n n

y n

y n

y n

−

 
 
 
 
 

  = = +  
  

 
 
 
  

A
y s n

AΦ

⋮

⋮

  (3.10) 

其中 c 1 c-j2 f sin( ) / -j2 f sin( ) /Diag{e , ,e }KC Cπ θ π θ=Φ ⋯ 。跟之前一樣的做法，我們找出 y 的協

方差矩陣如下: 

 2
nσ

   
= + =   
   

H

H H
y s s s s n n n

A A
R R I U Σ U + U Σ U

AΦ AΦ
  (3.11) 
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接下來我們推導 REPRIT演算法找出ΦΦΦΦ 如下: 

  

 

[ ]

2

, ,

2

1, ,

2

1, ,

2
1

,

  min

min

min

min

−

−

−

   
−   
  

   
= −   

  

   
= −   

  

 = −  

1

1

1

1

s

A Φ T
s2 F

s

A Φ T
s2 F

s

B Φ T
s2 F

s2 s
Φ T F

U A
T

AΦU

U AT

ATT ΦTU

U B

BT ΦTU

U U T ΦT

  (3.12) 

其中
1s

U 、
2sU 分別為 sU 的上下兩半部。由最小平方誤差(least-square; LS)我們可

以得到: 

 1− =
1 2

†
s sT ΦT U U   (3.13) 

我們要求的方向Φ即為
1 2

†
s sU U 的特徵值。然而由最小平方誤差求得的Φ是有偏差

的最佳解，這是因為雜訊的影響或者時間平均造成的誤差，使得

1 2s sspan(U ) span(U )≠ 。我們可以使用全部最小平方法(total-least-square; TLS)，利

用最小的校正量，使得
1 2s sspan(U )=span(U )，解出來的解即為: 

 1− = − -1
12 22T ΦT V V   (3.14) 

其中 

 1

2

     
  =      

      

1

1 2

2

H H H
s 11 12 11 2

s s H HH
21 22 1 22s

U V V V V
U U Λ

V V V VU
  (3.15)  

我們要找的方向Φ就是− -1
12 22V V 的特徵值。 
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3.3.3 線性陣列天線混合式抵達方向估計 MUSIC演算法 

在混合式陣列天線中，由不同的區塊分享共同的 DAC 和 ADC，而對第 i 格

區塊在某一個時間點接收到的訊號為： 

 ( ) ( ) ( )H
i i i iy n s n n= +  u A n   (3.16) 

其中 iu 為一個操控向量，由各種相位所構成： 

 

,1

,2
,1 ,2 ,

,

 , 1

i

i
i i i i N

i N

u

u
u u u

u

 
 
 = = = = =
 
 
 

u ⋯
⋮

  (3.17) 

因為此時線陣天線收到的值，在 iu 的投影下只剩下一維的資訊，無法用傳統的

DoA 估計角度。所以一個簡單的方式是蒐集更多時間點的訊號，每個時間點採

用不同的 iu ，以取得更多軸的資訊來估計角度。假設現在共蒐集了 T 個時間，

T<N，則形成一操控矩陣(steer matrix)： 

 ( )
,1

,2

,

 , rank

i

i
i i

i N

T

 
 
 = =
 
 
 

u

u
U U

u

⋮
  (3.18) 

在 T 個時間中觀察到的訊號會形成一個向量： 

 
( )

( )
( )

( )
( ) ( )

1

1

  

i

i
i

i

H
i i

y n

y n
n

y n T

n n

 
 + =
 
 

+ −  

= +

y

U A s n

⋮   (3.19) 

蒐集所有區塊的訊號，假設共有 M 組區塊，可形成一組新的向量： 



 

 22

 

( )

( )
( )

( )

( ) ( )

1

2

1 1 1

2 2 2  

M

H H

H H

H H
M M M

n

n
n

n

n n

 
 
 =
 
 
  

   
   
   = +
   
   
      

y

y
y

y

U A U

U A U
s n

U A U

⋮

⋮ ⋮

  (3.20) 

其中 

 

( )( ) ( )

( )( ) ( )

12 1 sin

1

2 1 sin

0 0

0 0  , i=1~M

0 0 k

j f i Nd

i

j f i Nd

e

e

π θ

π θ

− −

− −

 
 

=  
 
 

A A ⋱   (3.21) 

式子(3.25)的 y 的協方差矩陣為: 

 

( ) ( )

1 1 1 1

22 2 2 2

[ ]

    

   

H H

H H

n

H H
M M M M

E n n

σ

=

   
   
   = +
   
   
      

H
y

H

s

R y y

U A U A

U A U A
R I

U A U A

⋮ ⋮
  (3.22) 

更進一步來把 yR 做 SVD 分解我們可以得到: 

 [ ]   
=   

   

H
s s

y s n H
n n

Σ 0 U
R U U

0 Σ U
  (3.23) 

從上面的討論我們可以得到下列之特性: 

 

1 1

2 2sapn( ) span( )

H

H

H
M M

 
 
  ⊥
 
 
  

n

U A

U A
U

U A

⋮
  (3.24) 

因此我們可以從以下數學式子找出 ( )kθ : 

 
( ) ( )

1
max  ( )MUSICP

θ
θ

θ θ
= HH

n na U U a
  (3.25) 
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 ( )

( )
( ) ( ) ( )

( ) ( )( ) ( )

1

2 sin
2

2 1 sin

H

j f NdH

j f M NdH
M

e

e

π θ

π θ

θ
θ

θ

θ

−

− −

 
 
 =  
 
 
 

U a

U a
a

U a

⋮
  (3.26) 

 

3.3.4 線性陣列天線混合式抵達方向估計 ESPRIT演算法 

 從上面的討論我們可以得到下列之特性: 

 

1 1

2 2span( ) span( )

H

H

H
M M

 
 
  =
 
 
  

s

U A

U A
U

U A

⋮
  (3.27) 

因此我們可以利用 ESPRIT演算法解 xΦ 與 yΦ ，推導如下: 

 

[ ]

2

1 1

2 2

,

2

, ,

2

1, ,

2
1

,

   min

min

min

min

H

H

H
M M

−

−

 
 
 −
 
 
  

   = −   
  

   = −   
  

 = −  

1

1

1

sU T

s

B Φ T
s2 F

s

B Φ T
s2 F

s2 s
Φ T F

U A

U A
U T

U A

U B
T

BΦU

U BT

BTT ΦTU

U U T ΦT

⋮

  (3.28) 

其中
1s

U 與
2sU 是 sU 的上下半部。由 LS 法我們可以得到: 

 1
y

− =
1 2

†
s sT Φ T U U   (3.29) 

我們要求的方向Φ即為
1 2

†
s sU U 的特徵值。然而由最小平方誤差求得的Φ是有偏差

的最佳解，這是因為雜訊的影響或者時間平均造成的誤差，使得

1 2s sspan(U ) span(U )≠ 。我們可以使用 TLS 演算法，利用最小的校正量，使得
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1 2s sspan(U )=span(U )，所得的解為: 

 1− = − -1
12 22T ΦT V V   (3.30) 

其中 

 1

2

     
  =      

      

1

1 2

2

H H H
s 11 12 11 2

s s H HH
21 22 1 22s

U V V V V
U U Λ

V V V VU
  (3.31) 

我們要找的方向Φ就是− -1
12 22V V 的特徵值。 

3.4平面陣列天線(Planar Antenna Array)  

平面陣列天線[11]是由許多相同的天線所組成，天線排列方式一般是成矩形，

如圖 3-4-1所示，每一個圓點都代表著一個天線。我們定義平面陣列天線的長跟

寬分別是在 x 軸與 y 軸，在 x 軸上面的天線每個相距離 xd ，在 y 軸上面的天線

每個相距離 yd ， xd 與 yd 都是
2

λ
，令此陣列共有 x yN N× 個天線。平面陣列天線的

每一個元件都有一個自己的移相器，移相器是用來調整每一根天線所發射出去訊

號的相位。 

yd

xd

(0,0)

(Nx-1,0)

(Ny-1,0)

(Nx-1,Ny-1)

x

y

Isotropic radiator

 

圖 3-4-1：Nx乘 Ny個天線組成的平面陣列天線 
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3.5平面陣列天線的波束形成 

3.5.1 類比波束形成 

平面陣列天線的類比波束形成場型可表示為: 

 ( 1) ( 1)
,

1 1

( , )
yx

x x

NN
j m j n

m n
m n

RF w e eφ θ − Ψ − Ψ

= =

=∑∑   (3.32) 

 
sin cos

22 sin cosy

λ θ φ
π π θ φ

λ
Ψ = =  (3.33) 

 
sin sin

22 sin siny

λ θ φ
π π θ φ

λ
Ψ = =  (3.34) 

 ,

,
m nj

m nw e Ψ=  (3.35) 

場型 的物理意義是說把接收天線擺放在遠區所接收到的訊號振幅。我們

可以適當的調整 ,m nw 使得 可以在某個特定方位有最大強度。例如接收端

方位是在 ，我們可以設定 

 0 0 0 0[( 1)sin cos ( 1)sin sin ]
,

j m n
m nw e π θ φ θ φ− − + −=   (3.36) 

使得此平面陣列天線往 方位發射出訊號。 

 

3.5.2 數位波束形成 

平面陣列天線的數位波束形成場型[12]可表示為: 

 ( 1) ( 1)
,

1 1

( , )
yx

x x

NN
j m j n

m n
m n

DF w e eφ θ − Ψ − Ψ

= =
=∑∑  (3.37) 

 
sin cos

22 sin cosy

λ θ φ
π π θ φ

λ
Ψ = =  (3.38) 

( , )RF φ θ

( , )RF φ θ

0 0( , )φ θ

0 0( , )φ θ
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sin sin

22 sin siny

λ θ φ
π π θ φ

λ
Ψ = =  (3.39) 

 ,

, ,
m nj

m n m nw k e Ψ=  (3.40) 

 例如我們想要往 0 0( , )θ φ 方位發射訊號並且使得在 1 1( , )θ φ 方位的接收機收不

到往 0 0( , )θ φ 發射的訊號。則我們只需要讓 ,m nw 滿足下列方程式: 

 0 0 0 0 1 1 1 1[( 1)sin cos ( 1)sin sin ] [( 1)sin cos ( 1)sin sin ]
, 0 1

j m n j m n
m nw e eπ θ φ θ φ π θ φ θ φα α− − + − − − + −= +   (3.41) 

 0 0 0 1 0 0 0

0 1 1 1 1 1 1

( , ) ( , ) 1

( , ) ( , ) 0

RF RF

RF RF

θ φ θ φ α
θ φ θ φ α

    =    
    

  (3.42) 

 0 0 0 0[( 1)sin cos ( 1)sin sin ] [( 1)sin cos ( 1)sin sin ]
0

0 0

( , )
yx

NN
j m n j m n

m n

RF e eπ θ φ θ φ π θ φ θ φθ φ − − + − − + −

= =
=∑∑   (3.43) 

 

 1 1 1 1[( 1)sin cos ( 1)sin sin ] [( 1)sin cos ( 1)sin sin ]
1

0 0

( , )
yx

NN
j m n j m n

m n

RF e eπ θ φ θ φ π θ φ θ φθ φ − − + − − + −

= =
=∑∑   (3.44) 

上列數學式子所代表的意義是，類比波束先形成到兩個不同的方位，然後解數位

的權重使得某一特定方位可以接收到最大能量，另一方位則為零。由上列數學式

子也可以看出 ,m nw 振幅跟相位會隨著 ,m n改變而改變。 

3.5.3 混合式波束形成 

 由於 DAC 和 ADC 的成本比較高，如果我們可以使用比較少的 DAC 和 ADC 

[1]-[3]，就可以節省成本。混合式波束形成的平面陣列天線架構如下圖所示: 
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4 4
[( 1)sin cos ( 1)sin sin ]

section1 section1 ,
1 1

4 4
4 (sin sin ) [( 1)sin cos ( 1)sin sin ]

section2 section2 ,
1 1

4 (sin cos ) [
section3 section3 ,

( , )

( , )

( , )

j m n
m n

m n

j j m n
m n

m n

j j
m n

RF w e

RF e w e

RF e w e

π θ φ θ φ

π θ φ π θ φ θ φ

π θ φ π

θ φ

θ φ

θ φ

− + −

= =

− + −

= =

=

=

=

∑∑

∑∑
4 4

( 1)sin cos ( 1)sin sin ]

1 1

4 4
4 (sin cos ) 4 (sin sin ) [( 1)sin cos ( 1)sin sin ]

section4 section4 ,
1 1

( , )

m n

m n

j j j m n
m n

m n

RF e e w e

θ φ θ φ

π θ φ π θ φ π θ φ θ φθ φ

− + −

= =

− + −

= =

=

∑∑

∑∑

  (3.46) 

每個區塊的天線權重為： 

 

sec 1 ,

sec 2  ,

sec 3 ,

sec 4  ,

section1 ,

section2 ,

section3 ,

section4 ,

tion m n

tion m n

tion m n

tion m n

j
m n

j
m n

j
m n

j
m n

w e

w e

w e

w e

Ψ

Ψ

Ψ

Ψ

=

=

=

=

  (3.47) 

在混合式波束形成中，假如要往 0 0( , )θ φ 方位發射訊號，同時讓 1 1( , )θ φ 方位的天線

收不到訊號的話， 1 4~w w 須滿足下列方程式: 

1

section1 0 0 section2 0 0 section3 0 0 section4 0 0 2

section1 1 1 section1 1 1 section1 1 1 section1 1 1 3

4

( , ) ( , ) ( , ) ( , ) 1

( , ) ( , ) ( , ) ( , ) 0

w

RF RF RF RF w

RF RF RF RF w

w

θ φ θ φ θ φ θ φ
θ φ θ φ θ φ θ φ

 
 

     =       
 
 

(3.48) 

3.6平面陣列天線的訊號抵達方位估計 

3.6.1平面陣列天線的 MUSIC演算法 

平面陣列天線的 MUSIC 演算法可以由線陣天線的 MUSIC 演算法加以延伸

而得，他們主要的差別是在於線陣天線只搜尋一個角度，而平面陣列天線是要搜

尋兩個角度。平面陣列天線的訊號抵達方位估測是估計三維空間的方位，平面陣

列天線的訊號抵達方位估測需要估測兩個角度，一個是垂直角θ ，另外一個是水

平角φ  

平面陣列天線收到的訊號 y 可以排成一個向量，它的數學模型表示如下 
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 ( )

( )
( )

( )

( ) ( )

1

2

x yN N

y n

y n
n n n

y n×

 
 
 = = +
 
 
  

y As nɶ
⋮

  (3.49) 

此時： 

 

1 1 1 1

2 sin( )cos( )/ 2 ( 1) sin( )cos( )/

2 sin( )sin( )/ 2 ( 1) sin( )sin( )/

vec( ( , ) ( , )) vec( ( , ) ( , ))

( , ) 1

( , ) 1

c x k k c x k k

c y k k c y k k

y x y K K x K K

Tj f d C j f N d C
x k k

Tj f d C j f N d C

y k k

e e

e e

π θ φ π θ φ

π θ φ π θ φ

θ φ θ φ θ φ θ φ

θ φ

θ φ

− − −

− − −

 = ⊗ ⊗ 

 =  

 =  

A a a a a

a

a

ɶ ⋯

⋯

⋯

  (3.50) 

⊗是克羅內克積(kronecker product)。vec(.)是一個把矩陣的列(column)排成一整列

向量的函數。 

 y 的協方差矩陣可表示為: 

 

( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )

2

0

[ ]

    [ ] [ ]

    

1
    

n

P

m m
m

E n n

E n n E n n

P

σ

=

=

= +

= +

≈ ∑

H
y

H H H

H
s

H

R y y

A s s A n n

AR A I

y y

ɶ ɶ

ɶ ɶ   (3.51) 

更進一步來把 yR 做 SVD分解可得: 

 [ ]y

+   
=   

   

H
s n s

s n H
n n

Σ Σ 0 U
R U U

0 Σ U
   (3.52) 

跟 3.3.1一樣的分析，我們可以得到: 

 
span( ) span( )

span( ) span( )

=

⊥
s

n

A U

A U

ɶ

ɶ
  (3.53) 

然後我們可以由以下數學計算得到θ 與φ : 

 
,

1
max  ( , )

, ,MUSICP
θ φ

θ φ
θ φ θ φ

= H H
n na ( )U U a( )ɶ ɶ

  (3.54) 
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3.6.2 平面陣列天線的 TLS-ESPRIT演算法 

 平面陣列天線的訊號抵達方位估測[13]也可以適當的分成兩個子平面陣列

天線，或者從數學上的等價，我們可以把接收到的訊號做適當的行交換，來找出

方位，跟線陣天線不同的是我們需要做兩次行交換，解出兩個角度，並且要配對，

因為假設垂直角解出來有 30度跟 60度，水平角解出來有 0 度跟 180度，那真正

的方位是垂直角 30度必須配水平角 0度還是配水平角 180度?在接下來的推導可

以得到答案。 

 我們先解出 1{ , , }y yKθ θ⋯ 也就是 1 1{sin( )sin( ), ,sin( )sin( )}K Kθ φ θ φ⋯ ，其中 kθ 是第

k 個訊號源的垂直角， kφ 是第 k 的訊號源的水平角。利用 

 span( ) span( )= sA Uɶ   (3.55) 

做更進一步的推導: 
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1

1 1

1

1 1 1 1

1

2

,

2

1 1
,

2 sin( )sin( )/ 2 sin( )sin( )/

1 1
,

( ) 2 sin( )sin( )/ ( ) 2 sin( )sin( )/

  min

min

min

x xK

c y c y K K

x xK

y c y y c y K K

x xK

j f d C j f d C

N j f d C N j f d C

e e

e e

θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

− −

− −

− × − ×

−

= −





= − 




s
A T

s
A T

s
A T

U AT

E U E AT

a a

a a
E U E

a a

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

⋯

⋯

⋮ ⋱ ⋮

⋯

1

1 1

1

1 1

1

1 1

1

2

2 2 sin( )sin( )/ 2 2 sin( )sin( )/

1 1 2 sin( )sin( )/ 1 2 sin( )sin( )/,

3 2 sin( )sin( )/ 3

min

x xK

c y c y K K

x xK

c y c y K K

x xK

c y

x

j f d C j f d C

j f d C j f d C

j f d C

e e

e e

e e

θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

π θ φ
θ

− × − ×

− × − ×

− × − ×







 
 

= −

F

s
A T

T

a a

a a

E U
a a

a

ɶ

⋯

⋯

⋮ ⋯ ⋮

⋯

⋯

[ ]

2

2 sin( )sin( )/

2 2

1, , , ,

2
2

1
1, , ,

min min

min min

c y K K

xK

j f d Cπ θ φ
θ

−

−
−
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1 1
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F

s s

A Φ T A Φ T
s2 s2F F

s
s2 sB Φ T Φ T F

s2 F

T

a

U UA AT
T

U UAΦ ATT ΦT

U B
U U T ΦT

BT ΦTU

⋮ ⋯ ⋮

� �

� �
 

 (3.56) 

其中 1 12 sin( )sin( ) / 2 sin( )sin( ) /Diag{ , , }c y c y K Kj f d C j f d C
e e

π θ φ π θ φ− −=Φ ⋯ ，
1s

U 、
2sU 分別為 1 sE U 的

上下半部， 1E 為行交換矩陣。 

 如此一來，我們可以得到: 

 1− = − -1
12 22T ΦT V V   (3.57) 

其中 

 1

2

     
  =      

      

1

1 2

2

H H H
s 11 12 11 2

s s H HH
21 22 1 22s

U V V V V
U U Λ

V V V VU
  (3.58) 

我們就解出了 1 12 sin( )sin( ) / 2 sin( )sin( ) /Diag{ , , }c y c y K Kj f d C j f d C
e e

π θ φ π θ φ− −=Φ ⋯ 為− -1
12 22V V 的特

徵值。 
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 接著我們用另外一種行交換方式解出 1{ , , }x xKθ θ⋯ 也就是

1 1{sin( )cos( ), ,sin( )cos( )}K Kθ φ θ φ⋯ ，推導如下: 

 

1

1 1

1

1 1 1 1

1

2

,

2

2 2
,

2 sin( )sin( )/ 2 sin( )sin( )/

2 2
,

( ) 2 sin( )sin( )/ ( ) 2 sin( )sin( )/

min

min

min

x xK

c y c y K K

x xK

y c y y c y K K

x xK

j f d C j f d C

N j f d C N j f d C

e e

e e

θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

π θ φ π θ φ
θ θ

− −

− −

− × − ×

−

= −
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sA T

sA T

U AT

E U E AT
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a a
E U E
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ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

⋯

⋯

⋮ ⋱ ⋮

⋯
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1
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2

2 2 sin( )cos( )/ 2 2 sin( )cos( )/

2 1 2 sin( )cos( )/ 1 2 sin( )cos( )/,

3 2 sin( )cos( )/ 3
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y yK

c y c y K K

y yK

c y c y K K

y yK

c y

y

j f d C j f d C

j f d C j f d C

j f d C j

e e

e e

e e
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π θ φ π θ φ
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π θ φ
θ

− × − ×

− × − ×

− × − ×








 

= −

F

sA T

T

a a

a a

E U
a a

a

ɶ

⋯

⋯
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c y K K
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1 1

1

F

s s

A Φ T A Φ T
s2 s2F F

s
s2B Φ T Φ T

s2 F

T

a

U UA AT
T
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U B
U
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ɶ ɶɺ ɺ

ɺ ɺɶ ɶɶ ɶ

ɶ
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ɶɶ

2
1−  1s F

U T ΦTɶ

 

 (3.59) 

其中 1 12 sin( )cos( ) / 2 sin( )cos( ) /Diag{ , , }c y c y K Kj f d C j f d C
e e

π θ φ π θ φ− −=Φɶ ⋯ ，
1s

Uɶ 、
2sUɶ 分別為 2 sE U 的

上下半部， 2E 為行交換矩陣。 

 如此一來，我們可以得到: 

 1− = − -1
12 22T ΦT V Vɶ ɶ ɶ   (3.60) 

其中 

 1

2

     
  =      

      

1

1 2

2

H H H
s 11 12 11 2

s s H HH
21 22 1 22s

U V V V V
U U Λ

V V V VU

ɶ
ɶ ɶ

ɶ
  (3.61) 

我們就解出了 1 12 sin( )cos( ) / 2 sin( )cos( ) /Diag{ , , }c y c y K Kj f d C j f d C
e e

π θ φ π θ φ− −=Φɶ ⋯ 為− -1
12 22V V 的特
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徵值。 

 接下來我們要配對Φ跟Φɶ ，從以上的觀察我們發現 2
-1

11 2-V V 跟 -1
11 22-V Vɶ ɶ 有相同

的特徵向量T，把相同的特徵向量所對應個別的特徵值配對起來，就是我們要的

配對方式。配對完後我們要把Φ跟Φɶ 轉換到 kθ 跟 kφ ，方法是我們取出

2 sin( )sin( ) /c y k kj f d C

k e π θ φ−Φ = 跟
2 sin( )cos( ) /c y k kj f d C

k e π θ φ−Φ =ɶ 的相位，相除得到 tan kφ ，此時的

做 tan的反函數得到兩個可能的 kφ ，把這兩個帶回 2 sin( )sin( ) /c y k kj f d Ce π θ φ− 跟

2 sin( )cos( ) /c y k kj f d Ce π θ φ− ，會發現只有一組 ( , )k kθ φ 滿足
2 sin( )sin( ) /c y k kj f d C

k e π θ φ−Φ = 跟

2 sin( )cos( ) /c y k kj f d C

k e π θ φ−Φ =ɶ ，及解得我們要的相位。 

 我們可以從幾何意義上來看我們所做的兩次行交換把接收到的訊號排成向

量 y 換成 =1 1y E y 與 =2 2y E y ，如下圖所示。 y 所對應的天線座標為: 

 y y[(0,0) (1,0)  (0,1) (1,1)  (0,N -1) (1,N -1)  ( 1, 1)]x yN N− − T⋯ ⋯⋯ ⋯  

也就是說 y 即順著 x 軸方向照順序排成一個向量。 1y 所對應的天線座標為: 

 [(0,0) (1,0)  (0,3) (1,3)  (0,2) (1,2) (0,4) (1,4) ]T⋯ ⋯⋯ ⋯ ⋯⋯  

也就是說把 x 軸方向的奇數次序(order)先排，再來排 x 軸方向的偶數次序。 2y 所

對應的天線座標為: 

 [(0,0) (0,1)  (3,0) (3,1)  (2,0) (2,1) (4,0) (4,1) ]T⋯ ⋯⋯ ⋯ ⋯⋯  

即把 y 軸方向的奇數次序先排，再來排 y 軸方向偶數次序。 
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 我們把區塊 A~D 的天線，相對位置一樣的天線讓它們經過移相器後所位移

的相位相同，也就是對於不同的區塊，u 都相同: 

 

( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )

B B

C C

D D

y n n

y n n

y n n

=

=

=

ur

ur

ur

  (3.63) 

 

我們把四個區塊的數位類比轉換器的輸出排成一個向量: 

 

( )

( )
( )
( )
( )

( )
( )
( )
( )

( )
( )
( )
( )

( )  

A A A

B B B

C C C

D D D

A

A x

A y

A x y

y n n n

y n n n
n

y n n n

y n n n

n

    
    
    = = =
    
    

          

 
 
 =
 
 
  

ur uA s

ur uA s
y

ur uA s

ur uA s

uA

uA Φ
s

uA Φ

uA Φ Φ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

  (3.64) 

其中 

1 1 1 1vec( ( , ) ( , )) vec( ( , ) ( , ))A y x y K K x K KA θ φ θ φ θ φ θ φ = ⊗ ⊗ 
T

a a a aɶ ⋯ ， 

2 sin( )cos( ) / 2 ( 1) sin( )cos( ) /( , ) 1 c x k k c x x k kj f d C j f N d C
x k k e eπ θ φ π θ φθ φ − − − =  

T
a ⋯ ， 

2 ( 1) sin( )sin( ) /2 sin( )sin( ) /( , ) 1 c y x k kc x k k
j f N d Cj f d C

y k k e e π θ φπ θ φθ φ − −− =  

T
a ⋯ ， 

c 1 1 c4 -j2 f sin cos / 4 -j2 f sin cos /Diag{e , ,e }K Kd C d C
x

π θ φ π θ φ× ×=Φ ⋯  

c 1 1 c4 -j2 f sin sin / 4 -j2 f sin sin /Diag{e , ,e }K Kd C d C
y

π θ φ π θ φ× ×=Φ ⋯  

 

那麼 y 的協方差矩陣為: 
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( ) ( )

[ ] [ ]

[ ]

    

    

A A

A x A x
s

A y A y

A x y A x y

E n n=

   
   
   =
   
   
      

+ 
=  

 

H
y

H

Hs n
s n s n

n

R y y

uA uA

uA Φ uA Φ
R

uA Φ uA Φ

uA Φ Φ uA Φ Φ

Σ Σ 0
U U U U

0 Σ

ɶ ɶ

ɶ ɶ

ɶ ɶ

ɶ ɶ

  (3.65) 

從上面數學式子的觀察我們得到: 

 span( ) span( )

A

A x

A y

A x y

 
 
  =
 
 
  

s

uA

uA Φ
U

uA Φ

uA Φ Φ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

  (3.66) 

 span( ) span( )

A

A x

A y

A x y

 
 
  ⊥
 
 
  

n

uA

uA Φ
U

uA Φ

uA Φ Φ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

  (3.67) 

 上面的推導u 是1 16× 的向量，代表著我們只利用一種相位位移，並且此時 y

的維度是四，如果時間允許的話，我們可以多等幾個符元時間(symbol time)，每

個符元利用不同的相位位移，來增加 y 的維度。例如我們利用兩個符元時間，其

中一個符元的數位類比轉換器輸出是 1 1 1A Ay = u r 另一個符元的輸出是 2 2 2A Ay = u r ，

考慮四個區塊 A~D，則接收向量的維度從四增加到八，最多可偵測的方向從三

增加到七，這時 1 2 1 2 1 2 1 2[ ]A A B B C C D Dy y y y y y y y= Ty 。 

 因此 yR 可以改寫成: 
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( ) ( )

[ ] [ ]

[ ]
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  (3.68) 

從上面數學式子推論: 

 span( ) span( )

A

A x

A y

A x y

 
 
  =
 
 
  

s
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UA Φ
U

UA Φ

UA Φ Φ

ɶ

ɶ
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  (3.69) 

 span( ) span( )

A

A x

A y

A x y

 
 
  ⊥
 
 
  

n

UA

UA Φ
U

UA Φ

UA Φ Φ

ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

  (3.70) 

其中U表示如下， ku 是相位位移相量： 

 
1

   &   rank( )

n

n

 
 = = 
  

u

U U

u

⋮   (3.71) 

利用類似於 3.61章節的方式，可以從以下數學式子找出 ( , )k kθ φ : 

,

1
max  ( , )

( ( ( , ) ( , ))) ( ( ( , ) ( , )))MUSIC
y x y x

P
θ φ

θ φ
θ φ θ φ θ φ θ φ

=
⊗ ⊗H H H

n nU a a U U U a a
  (3.72) 

要注意的是我們選擇的U不能跟 vec( ( , ) ( , ))y xθ φ θ φ⊗a a 垂直，選法是不要讓U的

相位有一定的規律。 

 

3.6.4平面陣列天線的混合式訊號抵達方位估計 ESPRIT演算法 

 從上面的討論我們可以得到下列之特性: 
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 span( ) span( )
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A x

A y

A x y

 
 
  =
 
 
  

s
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ɶ

ɶ

ɶ

ɶ

  (3.73) 

我們可以利用 ESPRIT演算法解 xΦ 與 yΦ ，代入利用 3.6.2章節的方式，此時原

本的Aɶ 為： 

 

A

A x

A y

A x y

 
 
 =
 
 
  

UA

UA Φ
A

UA Φ

UA Φ Φ

ɶ

ɶ
ɶ

ɶ

ɶ

  (3.74) 

即可解得我們要的相位。 
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第四章第四章第四章第四章: : : : 直視與非直視環境下的波束搜尋流程直視與非直視環境下的波束搜尋流程直視與非直視環境下的波束搜尋流程直視與非直視環境下的波束搜尋流程    

4.1 IEEE 802.15.3c 波束編碼簿 

 802.15.3c的編碼簿[14]設計主要是針對相位控制的陣列(Phased array) ，也

就是為了降低設計複雜度而只控制天線的相位偏移。在編碼簿中每一列向量皆代

表一組天線陣列的相位偏移，又稱為波束向量，根據編碼簿中的波束向量可產生

不同指向的波束，且每一波束向量彼此正交，因此利用編碼簿可以同時產生多組

波束並能將彼此的干擾降到最小。而為了降低射頻端的功率損耗，802.15.3c採

用的編碼簿解析度僅有 90度，即只用 2 位元來控制移相器。 

首先討論一維陣列天線，假設天線數為 M，天線間距 d 為 / 2λ ，天線為均

勻排列，且一波束編碼簿 W 包含的波束數為 K，在此 W 為一M K× 矩陣，該矩

陣中每一元素由下式決定： 

 

[ ]

[ ]

mod ( /2),

/4

mod( , )

mod ( /2),

/4

 ( , )     , for                                              

( )        , when 0
 ( , )  , for = 

( 1) , when 1, ,

m k K K
floor

K

m k

m k K K
floor

K

m k j K M

j k
M

m k K

k K

× +  
 
  

× +  
 
  

= ≥

 − =
= 
 − =

W

W
…

2

                   0, , 1; 0, , 1m M k K= − = −… …

 

 (4.75) 

其中 ( )floor ⋅ 為一階梯函數，回傳小於或等於輸入的最大整數。 ( )mod ⋅ 定義為回

傳餘數的函數。而二維的波束編碼簿定義如下: 

 x y= ⊗W W W   (4.76) 

xW 和 yW 分別定義如(4.1)所示， 

4.2. 波束搜尋流程 

 接下來將介紹媒介控制存取層如何從波束編碼簿中，找出最好的傳送端與接
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和圖 4-2-3所示。令在第一級訓練中找出的最佳扇形為 0S ，則在波束級需要做訓

練的波束即是包含於 0S 場型的 0B 、 1B 和 2B 。 

 

 

            (a): 扇型級                            (b):波束級 

圖 4-2-2：線性陣列天線的兩階段天線選擇 

            
(a): 扇型級 

 

(b):波束級 

圖 4-2- 3：線性陣列天線的兩階段場型 
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4.2.3 二分法搜尋   

另一種波束搜尋流程是採用分為更多級的方式，以進一步減少所需傳送訓練

的次數。利用編碼簿中任兩列波束向量相加，所得到的向量會保有相加前兩波束

的方向性的特性，以一維的線性陣列天線為例，設天線數 M 為 4，波束數 K 為 4，

則編碼簿矩陣為： 

 

1 1 1 1

1 1
 

1 1 1 1

1 1

i i
W

i i

 
 − − =
 − −
 − − 

  (4.77) 

 

其中將編碼簿中的 i 列向量表示為 iw 。若將 1w 和 3w 相加並正規化可得到新的向

量 [ ],1 1 0 1 0
T

aw = ，即表示在一組天線中只以第一根和第三根傳送訊號；同

理 2w 和 4w 相加並正規化可得到新的向量 [ ],2 0 1 0 1
T

aw = ，表示在一組天線中

只以第二根和第四根傳送訊號，此時新的波束向量會在兩個方向同時達到最大增

益。如圖 4-2-4和圖 4-2-5的(a)。 

 在第一級中分別傳送 ,1aw 和 ,2aw ，找出較佳的再進入下一級。例如選到的如

果是 ,1aw ，則下一階段需要訓練的波束級是包含於 ,1aw 的 1w 和 3w ，如圖 4-2-4和

圖 4-2-5的(b)。 

 

      

            (a): 第一級                         (b):第二級 

圖 4-2-4：線性陣列天線的兩階段天線選擇 
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(a): 第一級 

 

 (b):第二級 

圖 4-2-5：線性陣列天線的兩階段場型 

但二分法的缺點是需要天線的控制開關和類比的振幅調整，例如當天線數 M

為 4，波束數 K 為 4，則編碼簿矩陣為： 

 

1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

1 1 1 1 1 1
  

1 1 1 1 1 1 1 1

1 1 1 1 1 1

i i i i i i
W

i i i i

i i i i i i

 
 − − − − − − =
 − − − − − −
 − − − − − − 

  (4.78) 

則在第一級中新的波束向量為: 

 
[ ]

[ ]
,1 1 3 5 7 9 11

,2 2 4 6 8 10 12

6 0 2 0

6 0 2 0

T

a

T

a

w w w w w w w i

w w w w w w w i

= + + + + + =

= + + + + + = −
  (4.79) 

因此需要關閉第二根和第四根天線，且因為每根天線權重非等振幅，所以需要調 

整類比振幅。 
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4.2.4 所提出的波束搜尋流程 

 我們提出一個新的波束搜尋流程，可以有效降低波束搜尋所需傳送訓練序列

的次數，並減少設計的複雜度。其詳細的搜尋步驟如下： 

1. 傳送端傳送一個近似全向性場型的訊號。 

2. 接收端利用 DoA 估計接收訊號的角度，再做量化判斷此估計角度屬於編碼

簿中的哪一組波束向量 rb 。 

3. 利用通道的對稱特性，即在同一頻帶下，傳送端看到的通道和接收端看到的

通道是相同的，接收端使用判斷出的波束向量 rb 傳送訊號回傳送端。 

4. 傳送端同樣利用 DoA 估計接收訊號的角度，再做量化判斷此估計角度屬於

編碼簿中的哪一組波束向量 tb 。 

5. 決定最佳的傳送與接收端的波束配對為 ( )t r,b b  。 

因為此時編碼簿的解析度只有 90度，即每根天線權重只能從(1,-1,i,-i)中選

擇，值得注意的是全向性場型的訊號只需打開一根天線其餘關閉，但這就需要在

每一天線加裝開關，而且只使用一根天線傳送功率也可能不夠，為了克服這些問

題，我們使用電腦搜尋，找尋一組傳送方向，讓整體的場形近似全向性的場型。

我們定義判斷接近全向性的指標為： 

 ( ) ( )( ) min max min
i

k k
k w

A Aθ θ
∈

−   (4.80) 

其中 ( )kA θ 為陣列因子(array factor)， ( )kA θ 為波束場型(beam pattern)。也就是

在每根天線的權重都二位元的解析度的限制下，選擇整體波束場型的最大值和最

小值差異最小的。 

 而 DoA 可以採用前面提到的 MUSIC 或 ESPRIT，注意在這個系統中只有一

顆 DAC 或 ADC，所以需要收較多個 OFDM 符元來做 DoA。假設在平面陣列天

線的情況下，天線數為 x yN N× ，共接收 m 個 OFDM 符元，如果採用 MUSIC，
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最多可以估計的角度數為 ( )min 1, 1x ym N N− × − 。如果採用 ESPRIT，則最多可以

估計的角度數為 ( )min / 2, / 2x ym N N× 。 

 

4.2.5 波束搜尋流程分析 

 假設一維的天線數為 M，一維的波束數 K，在線性陣列天線且 K=M 的情況

下，分析每種波束搜尋流程所需的訓練序列數如下： 

 

窮舉法 K K×  

兩級訓練 ( )( )4+9 ln k 1× −  

二分法 ( )4 ln k×  

提出的方法(符元數 m) m+m 

表格 4-1：線陣天線的訓練序列數 

 

而平面陣列天線且 K=M 的情況下，假設G K K= × ，分析每種波束搜尋流程所需

的訓練序列數如下： 

窮舉法 G G×  

兩級訓練 ( )( )16 81 ln K 1+ × −  

二分法 ( )4 ln G×  

提出的方法(符元數 m) m+m 

表格 4-2：平面陣列天線的訓練序列數 
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4.3環境變動下的波束搜尋流程 

 由於 60GHz的訊號穿透性較差，當直視路徑突然被擋住時，傳輸即會中斷，

如要避免中斷，則需適時的切換至一適當的反射路徑，因此傳送與接收的方向波

束對在非直視的環境下與直視環境時會不同。假設傳輸鏈結開始時是直視環境，

我們可以一開始做波束搜尋流程時，利用訊號處理排序得到多組波束配對，根據

每組波束配對收到的訊號大小，依序排列出最佳、次佳...等的序列，再依照當時

的環境選擇最適當的一組波束配對。例如一開始採用最佳的波束配對，但當此組

波束配對被阻礙物擋住訊號無法傳遞時，改採用次佳的波束配對。值得注意的是

一個波束對是對應到一組傳送與接收方向。 

 假設我們想依序找出四組較佳的波束配對，其詳細的波束搜尋步驟如下： 

1. 傳送端傳送一個近似全向性場型的訊號。 

2. 接收端利用 DoA 估計接收訊號的角度，找出接收到訊號最強的四個角度，再

做量化判斷此估計角度屬於編碼簿中的哪一組波束向量 ,r jb ，j 為 1~4。如果

DoA 採用 MUSIC，則最少需要 5 個符元的時間才能估出 4 個角度。其中系

統模型可表示如下式： 

 

( )

( )
( )
( )
( )
( )

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

( )
( )
( )
( )

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

1 2 3 4

1 2 3 4

1
1

2
2

3
3

4
4

5

1 1 1 1
j f j f j f j f

jM f jM f jM f jM f

y f
h f

y f
h fe e e e

f y f x f f
h f

y f
h fe e e ey f

f f x f f

θ θ θ θ

θ θ θ θ

   
      
      
      = = × × × +      
      
          

= × × +

1

2

3

4

5

s

s

y s n

s

s

A h n

⋮ ⋮ ⋮ ⋮

  (4.81) 

上式中假設共有 4 個通道路徑， jh f( )為第 j 個通道的響應， ( )i fθ 是每個

通道路徑抵達接收端的角度，j 為 1~4， ( )iy f 是在第 i 個符元時間收到的某

個頻率的訊號， is 是第 i個符元時間在接收端採用的近似全向性場型，i為1~5，
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( )x f 為某個頻率的傳送訊號，且 ( )fn 為雜訊。 

3. 將 4 個通道路徑根據收到訊號的強弱排序，也就是排序 jh f( ) ，j 為 1~4，如

(4.8)式所示。其中 ( )fy 、 ( )fA 、 ( )x f 為已知，我們要求出 jh f( )並依照振

幅大小排列。現在的問題是如何解出 ( )fh ，因為式子(4.8)是一個超定(over- 

determined)的系統，也就是方程式的個數多於未知數(變數)。這種方程式一般

無解，在此我們使用數個方法來解此問題，包括最小平方法(least square; LS)、

最小平方誤差(minimum mean square error, MMSE)、 依次干擾消除法

(successive interference cancellation  algorithm; SIC)、相關性演算法

(correlation algorithm)、分區演算法(windowing algorithm)等。以下依序介紹

各種方法。 

� 最小平方法： ( )fh 的解滿足最小平方差： 

 
( )

( ) ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )( )2 2
min  

f
f f f x f f f f− = −

h
y A h y B h   (4.82) 

利用標準方程式(normal equation)可找出最佳近似解： 

 ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )
1H H

f f f f f
−

=h B B B y   (4.83) 

其中 ( ) ( ) ( )f f x f= ×B A 。 

 

            
圖 4-3-1：最小平方法 

 

 

y(f) 

B(f)h(f) 

n(f) 
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� 最小平方誤差：在式子(4.8)中找到一組估計的 ( ) ( ) ( )
^

f f f=h F y 使得：  

 
( )

( ) ( )
( )

( ) ( ) ( )( )
^

2^ 2
min min

f
f

E f f E f f f
    − = −      

F
h

h h h F y   (4.84) 

使用正交定理，我們可以得到:
  

 ( ) ( ) ( )( ) ( ) 0HE f f f f − = h F y y   (4.85) 

因此可得 ( )fh 的最佳解:  

 ( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )
^ 1

2H H

nf f f f fσ
−

= × + ×h B B B I y   (4.86) 

� 依次干擾消除法：第一次求解的時候，利用LS或MMSE求得一組 ( )fh ，

並對裡面的元素 jh f( ) 加以排序，j 為 1~4，令最大的值為 ( )1kh f 。將原

本接收到的訊號 ( )fy 扣掉跟 ( )1kh f 有關的成分後得到 ( )' fy ： 

 ( ) ( ) ( ) ( )1 1' k kf f f f= −y y b h   (4.87) 

其中 ( )1k fb 是 ( )fB 的第 1k 個行向量。此時 ( )' fy 與有最大通道增益值

( )1kh f 的通道無關，再利用 LS 或 MMSE 求得新的一組 ( )fh ，依相同

步驟逐次更新 ( )fh ，直到 ( )' fy 中每個通道的成分都被扣掉為止。我們

可以讓此法遞迴的運作，在第二次遞迴時，將接收訊號扣掉之前求得的

( )2kh f 、 ( )3kh f 、 ( )4kh f ，更新 ( )' fy ： 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )2 2 3 3 4 4'' k k k k k kf f f h f f h f f h f= − − −y y b b b   (4.88) 

從中求得新的 ( )1kh f 。再將接收訊號扣掉之前求得的 ( )1kh f 、 ( )3kh f 、

( )4kh f ，求得新的 ( )2kh f 。以此類推，利用遞迴的關係逐漸求得更精確

的 ( )fh 。 
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� 相關性演算法：首先計算接收訊號 y 的自相關矩陣。 

 2 2  H H H H
y n h nE E σ σ   = = + = +   R yy B hh B I BR B I   (4.89) 

先將 yR 左乘 HB 且右乘B： 

 2H H H H
y h nσ= +B R B B BR B B B B   (4.90) 

接著從 yR 計算 hR ： 

 ( ) ( ) ( )1 1 12H H H H
y h nσ

− − −
= = +K B B B R B B B R B B   (4.91) 

 ( ) 12 H
h nσ

−
= −R K B B   (4.92) 

所求的 ( )fh 就是 hR 的對角元素：

 
 ( )hdiag=h R   (4.93) 

 (4.17)式中 2
nσ 是雜訊的變異量，可從 SVD之後的對角線的值得到。 

 [ ]
2

2

0

0

H
H s n s

y s n H
n n

σ
σ

   +
= =    

   

Σ U
R USV U U

U
  (4.94) 

� 分區演算法：假設視窗(window)的大小為 k，令在頻率 i i kf f +∼ 間的通道

增益 ( )fh 皆相同並以其平均值為代表： 

 ( ) ( ) ( ) ( )1 1'  i i i k
i

f f f
f

k
+ + −+ + +

=
h h h

h
⋯

  (4.95) 

亦即我們可以將頻率 i i kf f +∼ 間的接收訊號 ( )fy 取其平均值 ( )' ify ： 

 
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

1 1

1 1 1         '

i i i k
i

i i i k
i

f f f
f

k
f f f

f
k

+ + −

+ + −

+ + +
=

+ + +
= +

y y y
y'

n n n
Bh

⋯

⋯
  (4.96) 

接者我們可以用上面提到的 LS 或 MMSE 估計 ( )' ifh 。這種方法的好處

是可以降低雜訊的能量可以有效的降低。當更新完 ( )' ifh 後，接下來就
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是更新 ( ) ( )2' , 'k i k if f+ +h h …。我們也可以讓視窗重疊，在這種情況下接下

來我們更新的便是 ( ) ( )1 2' , 'i if f+ +h h …。 

4. 因為通道都有對稱的特性，即在同一環境下，傳送端看到的通道和接收端看

到的通道是相同的，接收端分別判斷出的波束向量 ,r ib ，i 為 1~4，並將其回

傳至傳送端。 

5. 傳送端同樣利用 DoA 估計接收訊號的角度，找出接收到訊號最強的角度，再

做量化判斷此估計角度屬於編碼簿中的哪一組波束向量 ,t ib ，i 為 1~4。 

6. 最後決定最佳、次佳、…等的傳送與接收端的波束配對為 ( )t,i r,i,b b ，i 為 1~4 。 
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其中 v(n)為中繼端的雜訊。而 z(n)則可表示成： 

 ( ) ( )1Tn g y n= × × −z w   (5.98) 

如前所述，全雙工中繼器會產生迴音干擾，假設現在迴音的通道響應為 Hin，則

實際上收到的訊號 x(n)為迴音加上真正想要接收的訊號 d(n)： 

 ( ) ( ) ( )inn n n= +x H z d   (5.99) 

整理式子(4.1)、(4.2)和(4.3)後可得以下的結果： 

 

( )
	

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

        1

1

T
R in

T
R in T

T T
R in T R

Echo response Desired signal

y n n n v n

g y n n v n

g y n n v n

= + +  

= × × − + +  

= × × − + +

w H z d

w H w d

w H w w d

����� 
��� 
���

  (5.100) 

令迴音的增益響應為 hecho，也就是迴音訊號 y(n-1)會被放大的倍率，則 

 T
echo R Th g= ×w Hw   (5.101) 

5.3 迴音干擾通道 

 迴音通道響應可表示如下： 

 

11 12 1,

21 22 2,

,1 ,2 ,

t

t

r r r t

M

M

in

M M M M

h h h

h h h

h h h

 
 
 =  
 
  

H

⋯

⋯

⋮ ⋮ ⋮ ⋮

⋯

  (5.102) 

其中 M t 和 Mr代表傳送和接收的天線數，hi,j 代表從第 j 根傳送天線到第 i 根接收

天線的迴音通道，主要由相位、衰減項和矩形平面天線(Patch Antenna)的波束場

型三項所構成： 

 ( ) ( ) ( ), , , ,i j i j i j i jh phase attenuation pattern= × ×d d d   (5.103) 

其中 ,i jd 為從第 j 根傳送天線到第 i 根接收天線的距離，可分成 x、y 的分量： 

 , , ,,x y
i j i j i jd d =  d   (5.104) 
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( )
	

[ ] ( )
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�����������

 

 (5.114) 

其中迴音的訊號如下： 

 

[ ] ( )

( )

1 2 11 1
1 2

3 4 22 2

1 21 1

3 42 2

0 0
1

0 0

0 0
        1

0 0

T
R T

T
R T

T
R T

T
R T

c
Echo f f g y n

c

g y n

      
= × × −      

     

      = × × −     
      

T

A

H Hw w
H Hw w

H Hw w
f c

H Hw w

���������������

 

 (5.115) 

我們的目標是為了使降低迴音的干擾，因此我們的問題可以轉換成下述的問題: 

 ( )
,

min T

f c
f Ac   (5.116) 

5.5 波束形成分析 

 在解(5.20)中最佳化的問題之前，我們需要先探討 c 和 f 對於陣列天線波束

形成的影響。首先介紹幾個與波束形成效能有關的指標，第一個為陣列因子(array 

factor)： 

 ( ) ( )1 cos

1

N
j m

m
m

b z e θθ −

=

=∑   (5.117) 

其中 mz 為每根陣列天線作波束形成的權重，N 為總共的天線數，θ 為訊號離開陣

列天線時的角度。如果將陣列天線拆成等分的上下兩部分，則兩部分傳送的訊號
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會差一個相位差 ( )/2 cosj Ne θ− ，原本的陣列天線權重也會差一個相位差 ( )/2 cosj Ne φ ，φ

為想要傳送訊號的角度，分別乘上 c1和 c2後成為新的陣列天線權重。 

 

( ) ( )

( ) ( ) ( )
( )

( ) ( )( ) ( )
( )( )( ) ( )

1 cos 1cos

2

1 1/2 cos

/2 cos
2 1

/2 cos cos
1 1 2 1

/2 cos cos
1 2 1

1 j Nj

Tj NH H

j N
T

j NH H
T T

j N H
T

b e e

c
e

c e

c c e

c c e

θθ

θ
φ

φ θ

φ θ

θ

θ θ

θ θ

θ

− −−

−

−

−

 
 =   

 

 
 =   

 

= +

= +

z

z

w
b b

w

b w b w

b w

⋯

  (5.118) 

   

將式子(5.22)取絕對值即為波束場型： 

 ( ) ( )( ) ( )/2 cos cos
1 2 1

j N H
Tb c c e φ θθ θ−= + × b w   (5.119) 

為了使加上 c後，在我們想傳的那個角度 txφ 的波束場型和原本盡量相同，即希望

受 c的影響越小越好，因此我們也要考慮以下的最佳化問題： 

 

( ) ( )
( )( )( )

( )

1

/2 cos cos
1 2

1 2

Tx: |

min 1

min 1

tx

tx tx

H
tx T

j N

b

c c e

c c

θ φ

φ φ

θ φ=

−

=

+ −

= + −
c

c

b w

  (5.120) 

同理，在接收端也希望在我們想接收的那個角度 rxφ φ 的波束場型和原本盡量相同，

即希望受 ffff 的影響越小越好，因此同樣的也要考慮以下的最佳化問題： 

 

( ) ( )
( )( )( )

( )

1

/2 cos cos
1 2

1 2

Rx: |

min 1

min 1

rx

rx rx

H
rx R

j N

b

f f e

f f

θ φ

φ φ

θ φ=

−

=

+ −

= + −
f

f

b w

  (5.121) 

5.6 波束場型限制下的迴音干擾消除    

5.6.1 SVD法 

 為了滿足式子(5.20)，一種方式是直接對 A 作 SVD 分解： 
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 [ ] 1 1
1 2

2 2

0

0

H

H

∑   
=   ∑   

v
A u u

v
  (5.122) 

如果 f 選擇為 1
Hu ，c 選擇為 2v ，則可以把迴音干擾完全消除，亦即： 

 0=Tf Ac   (5.123) 

另一種選擇是 ffff 選為 2
Hu ，cccc 選為 1v ，同樣可以滿足式子(5.27)。為了使傳送或接

收的角度的訊號受 ffff 和 cccc 的影響最小，我們可以使用(5.24)和(5.25)作為選擇的標

準： 

 ( )1 2min 1c c
∈

+ −
c V

  (5.124) 

 ( )1 2min 1f f
∈

+ −
f U

  (5.125) 

5.6.2 解聯立方程式法    

 另一種作法是直接解一組聯立方程式。如果我們要使迴音干擾完全消除，且

想要傳送或接收的角度的訊號不受 ffff 和 cccc 的影響，則須滿足以下的式子： 

 

2

2 2

1 2

2 2

1 2

0     ...................(1)

1 .........(2)

1 .........(3)

H

H

H

f f

c c

 =

 = + =

 = + =


f Ac

f f

c c

  (5.126) 

因為我們的變數 4 個即 1f 、 2f 、 1c 、 2c ，但只須滿足 3 個方程式，因此我們可以

有無限多組解。也就是說我們可以任意選擇一組 f 滿足(2)，代入(1)和(3)，即可

求得相對的 c： 

 
1

1 2 1 20 0

1 1 1 1 1 1

k k k k
−

       
= → = ×       ± ±       

c c   (5.127) 

其中 [ ]1 2
H k k=f A 。 
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5.6.3 Lagrange演算法    

 因為(5.30)式子中有無限多組解，也就是任意選擇一組 f 就可解出一組 c，接

下來的問題是如何得到較好的一組解。由於有足夠的自由度，我們可以再多考慮

其他方向的場型，即除了維持想要傳送或接收的方向的波束形成場型盡量不變之

外，還要讓使其他方向的能量儘量減小。也就是在想要傳送或接收的方向的波束

能量不變的限制下，挑選 f 和 c使總共傳送或接收的能量最小，這些限制如下式

所示： 

 

( )
( )2

2

1 2

2

1 2

min ...(1)

min  .....(2)

1 .........(3)

1 .........(4)

H H

H

f f

c c

 +




 + =

 + =

f,c

f,c

f f c c

f Ac
  (5.128) 

現在的問題是要在不影響想要傳送或接收的方向的場型下，同時把迴音和其他方

向的干擾降到最低。我們因此可以將(5.32)轉化成一個限制性的最佳化問題，如

下所示： 

 

( ) 2

2

1 2

2

1 2

min

. . 1

1

H H Hr

s t f f

c c

+ +

+ =

+ =

f,c
f f c c f Ac

  (5.129) 

其中 r 是一個權重因子，用來決定(5.32)式中(1)和(2)的權重。而上述問題可以利

用 Lagrange演算法將其轉換成無限制性的最佳化問題： 

 
( )

( ) ( ) ( )
1 2

2 2 2

1 1 2 2 1 2

min , , , ,

1 1H H

L r

r f f c c

λ λ

λ λ= + + + + − + + −

f,c

T

f c

f f c c f Ac
  (5.130) 

其中 1λ 、 2λ 即為 Lagrange演算法的權重。我們可以分別對 f 和 c微分，並令結

果為零以求解，即：  
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( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

1 2

1 2

2

1 1 2

2

2 1 2

, , , , 0...... 1

, , , , 0...... 2

1 0.......... 3

1 0......... 4

L r

L r

f f

c c

λ λ
λ λ

λ

λ

∇ =

∇ =

 + − =



+ − =

c

f

f c

f c
  (5.131) 

但同時求 f 和 c的解較為困難，因此我們使用一遞迴的方式來簡化此問題。例如

我們可以先假設 f 為已知，代入(5.35)中可求出 c，再利用更新的 c，代入(5.35)

中可求出 f，，，，如此反覆直到收斂為止。假設變數 f 已知，也就是任意挑選一組 f

滿足(5.35)中的式子(3)，而將(5.34)對 c微分，並令結果為 0： 

 ( ) 1 2
1 2 2

1 2

, , , , 2 0H H c c
L r r

c c
λ λ λ

 + 
∇ = + × + =  +  

c f c c A ff Ac   (5.132) 

其中 c要滿足(5.35)中的式子(4)，也就是： 

 
2

1 2 1 21 jc c c c e ψ+ = → + =   (5.133) 

值得注意的是不論ψ 的值是多少代入(5.34)中皆不會改變結果，因此我們可以假

設ψ 為 0： 

 1 2 1c c+ =   (5.134) 

接著將(5.38)代入(5.36)中即可解出 c和 2λ ： 

 

( )
( )

( )( )

21 11
2 1 2

12 21 11 22

2 11 2 12 2

1
 , 1  

2

1 1

r m m
c c c

r m m m m

rm c r m cλ

− −
= = −

+ − − −

= − + − + ×  

  (5.135) 

其中的 mij 代表一矩陣的第 ij 個元素，其定義如下: 

 11 12

21 22

H H m m

m m

 
=  
 

A ff A   (5.136) 

接著我們假設 c為已知，也就是 (5.39)中所求出的 c，使用上述的方法我們可解

出一組新的 ffff，，，，即： 
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重拆成上下兩部分 , 1R iW 和 , 2R iW ，分別乘上 ,1if 和 ,2if 成為新的接收端天線權重。

相同的，傳送端的移相器權重拆成上下兩部分 , 1T iW 和 , 2T iW ，分別乘上 ,1ic 和 ,2ic 成

為新的傳送端混合式天線權重。現在的問題同樣為如何決定 f 和 c，在不影響多

個使用者想要傳送或接收的方向的波束場型的情況下，同時要降低迴音以及其他

方向的干擾。其數學模型如下： 

 

( ) 2

2 2

1,1 1,2 1,1 1,2

2 2

2,1 2,2 2,1 2,2

2 2

n,1 ,2 n,1 ,2

min

. . 1 , 1

       1 , 1

                          

       1 , 1

H H H

n n

r

s t f f c c

f f c c

f f c c

+ +

+ = + =

+ = + =

+ = + =

f,c
f f c c f Ac

⋮

  (5.139) 

上述問題是同樣是一個限制性的最佳化問題，可以用 Lagrange演算法將其轉換

成無限制性的最佳化問題： 

 

( ) ( )
( ) ( )
( ) ( )

2

2 2

,1 1,1 1,2 , n,1 ,2

2 2

,1 1,1 1,2 , n,1 ,2

min , , , ,

1   1

1   1

H H
t r

r r n n

t t n n

L r r

f f f f

c c c c

λ λ

λ λ

λ λ

= + +

+ + − + + + −

+ + − + + + −

T

f,c
f c f f c c f Ac

⋯

⋯

  (5.140) 

分別對 f 和 c微分，並令結果為零可求得解： 

 

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )

2

,1 1,1 1,2

2

,1 1,1 1,2

, , , , 0 ............ 1

, , , , 0 ............ 2

1 0 ......... 3  

1 0 .......... 4  

                    

t r

t r

r

t

L r

L r

f f

c c

λ λ
λ λ

λ

λ

∇ =
∇ =

 + − =

 + − =




c

f

f c

f c

⋮

  (5.141) 

但同時求 f 和 c的解較為困難，因此我們使用之前的遞迴的方式來簡化此問題。

首先假設變數 f 已知，而將(5.44)對 c微分，並令其結果為 0： 
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 ( )

1,1 1,2

1,1 1,2

1 2 ,1 ,

n,1 ,2

n,1 ,2

0

0, , , , 2 ' ' 00

0

H H
t t n

n

n

c c

c c

L r r

c c

c c

λ λ λ λ

 +   
   +   
   ∇ = + × + + + =
    +   
    +    

c f c c A ff Ac

⋮

⋯

⋮

 

 (5.142) 

其中 c須滿足(5.45)中的式子(4)、(6)…，也就是： 

 

1,1 1,2

2,1 2,2

n,1 n,2

1

1 

 

1

c c

c c

c c

+ =
+ =

+ =
⋮

  (5.143) 

利用(5.47)可將(5.46)式子簡化成： 

 
1,2 1,2 n,2 n,2

,1 ,1 , ,

' 1 1

      

T

T

t t t n t n

c c c c

λ λ λ λ

 = − − 

 =  

Bc B ⋯

⋯
  (5.144) 

其中 + H H=B I A ff A 。接著把(5.48)中的 'c 做簡化： 

 

1,2 1,2

1,2 2,2

n,2 -1,2

n,2 ,2

-1 0 0

1 1 0 0 1

0 1 0 0 0

'  = 0 1 0 0

1 1

0 0 1 0

0 0 1

n

n

c c

c c

c c

c c

 
 −            −           = × + = × +       −           −      
 
 

c W c u

⋯ ⋯

⋯ ⋯

⋯

⋮ ⋮⋯ ⋮

⋱

⋯ ⋯

⋯ ⋯

  (5.145) 

觀察(5.48)可發現， 'Bc 的值兩兩為一組皆相同，例如第一排和第二排相同，第二

排和第三排相同。也就是偶數排的值和奇數排的值相同。所以令 1P 為一矩陣可

以取出(5.48)中奇數排的值， 2P 為另一矩陣可以取出(5.48)中偶數排的值，此二矩

陣的定義如下: 

 
1 1 3 1

2 2 4

TT T T
n

TT T T
n

− =  

 =  

P f f f

P f f f

⋯

⋯
  (5.146) 

其中 kf 代表除了第 k 排的值為 1，其他排都為 0 的向量。利用 P1和 P2我們可以

解出(5.50)中的 c： 
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( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )

1 2

1 2 1 2

1

1 2 1 2

 

 

 
−

× × + = × × +

→ − = − −

→ = − − −  

P B W c u P B W c u

P P BWc P P Bu

c P P BW P P Bu

  (5.147) 

而後我們再假設 c已知，使用相同的方法即可求出一組新的 f。用這種遞迴的方

式反覆求出新的 f 和 c，直到兩個皆收斂為止。 
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第六章第六章第六章第六章: : : : 模擬模擬模擬模擬結果結果結果結果 

6.1 波束搜尋演算法效能模擬 

 如 4.2節所述，關於媒介控制存取層如何從波束編碼簿中，找出最好的傳送

端與接收端的波束對(beam pair)，現有的波束搜尋流程，包括窮舉法、802.15.3c

中採用的兩級訓練(training)法、二分法，以及我們所提出的新波束搜尋法。接下

來我們分別就波束搜尋的精準度和所需的訓練序列數作分析。 

 

6.1.1 波束搜尋精準度分析 

以下模擬中的通道我們採用第二章所述的 Intel 會議室模型，且傳送端與接

收端的平面陣列天線法向量對齊傳送端與接收端的連線方向。在這種環境下接收

端只能收到八組群集，分別是一個直視群集，兩個從牆壁的一次反射，一個從天

花板的一次反射，兩個只經由牆壁反射的二次反射，兩個經由牆壁一次反射與天

花板一次反射的二次反射，共八個群集。 

 

圖 6-1-1: 傳送端與接收端位置俯視圖 

每個群集的平均能量大小分別為: 

9m 

9m 

4.5m 

4m 



 

 67

 
[ ]

[ ]
1 2 8

4

   

10 3.3246 0.0625 0.0586 0.2922 0.0144 0.0134 0.0041 0.0041

p p p=

= ×

p ⋯
 

 (6.148) 

其中： 

 ( )
336

2

1

 , =1~8k k
f

p h f k
=

=∑   (6.149) 

 

以精[準度最高的窮舉法搜尋出的波束配對當作正確值，在 LOS環境下，比

較每種波束搜尋演算法的錯誤率如圖 6-1-2所示。其中 SNR定義為每一根接收

天線上的所得到的平均訊雜比，而模擬中平面陣列天線的天線數和波束數皆設為

8 8× (M=K=8)。因為在這個系統中只有一顆 DAC 或 ADC，而現在只想搜尋出最

佳的一組波束配對，也就是其他群集的訊號當作干擾處理，所以在我們所提出的

波束搜尋流程中需要接收 T 組 OFDM 符元來做 DoA，此時我們採用第三章提到

的 MUSIC。 

   

 

圖 6-1-2：直視環境下，各種波束搜尋流程的錯誤率 
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在直視路徑被障礙物擋住的 NLOS環境下，此時接收端只能收到七組群集， 

每個群組的平均能量大小如(6.1)式中的 2 8  p p⋯ ，每種波束搜尋流程的錯誤 

率比較如圖 6-1-3所示。   

 

圖 6-1-3: 非直視環境下，各種波束搜尋流程的錯誤率 

 

6.1.2 訓練序列數分析 

 從以上模擬結果得知，在平面陣列天線且 K=M 的情況下，LOS環境時採用

T=4，NLOS環境時採用 T=5較為適當。假設G K K= × ，根據表格 4-2所示，我

們分析每種波束搜尋演算法所需的訓練序列數如下： 
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圖 6-1-4: 平面陣列天線下(K=M=8)，各種波束搜尋流程的訓練序列數 

 

6.1.3 不同波束搜尋流程的優缺點分析 

根據 4.2 節和以上的模擬，綜合比較每種波束搜尋流程可得知，窮舉法是最

簡單且精確但所需訓練序列數最高，而兩級訓練和二分法都可以有效降低訓練序

列數，但兩級訓練法較不精確，而二分法另外需要天線控制開關和類比振幅控制

器。相對的，我們提出的方法只要可以接收夠多的 OFDM 符元數，可以有效降

低訓練序列數且提高精准度。 

6.2 非直視環境下的波束搜尋    

 如 4.4節中所述，我們可以利用配對排序的方式在變動的環境下(LOS瞬間

變為 NLOS)穩定的傳輸資料。假設我們想利用 T 個 OFDM 符元來搜尋出 k 組較

佳的波束配對(T 需要大於 k)，則系統模型可以表示如下： 
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h fe e ey f
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⋯
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⋮ ⋮

⋯

                                              

  (6.150) 

以下模擬中採用的通道如圖 6-2-1所示，因為在八個群集中，直視群集和三

組一次反射的群集能量值較大，因此我們令 k 分別為 2、3、4，也就是只搜尋出

這 k 個方向的波束配對，其他群集的訊號當作干擾處理，和雜訊一起合併在式子

(6.3)的 ( )fn 。再利用 4.3節所述的多種排序方法，依序排列出最佳、次佳...等的

序列，並依照當時的環境選擇最適當的一組波束配對。例如 k 為 2 時，可以搜尋

出最佳和次佳的波束配對，也就是平均能量最強的群集(直視群集)和次強的(天花

板的一次反射)，當最佳的波束配對被障礙物擋住時，可以迅速切換成次佳的波

束配對。圖 6-2-1是這四個群集的響應，時間單位為 IEEE802.15.3c系統的取樣

週期，即 0.39 ns。 

 

圖 6-2-1: 直視和三組一次反射的群集 
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(4.9)中可得： 

 
( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )

( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )

1

1 1

  

H H

H H H H

f f f f f

f f f f f f f f f

−

− −

=

= × + ×

h B B B y

B B B B h B B B n
 

 (6.151) 

從上式中可看出 LS 會將雜訊會放大 ( ) ( )( ) ( )
1H H

f f f
−

B B B 倍。而相關性演算法

也有相同問題，這可從(4.19)看出： 

 ( ) 12   H
h nσ

−
= −R K B B   (6.152) 

也就是說雜訊會放大 ( ) 1H −
B B 倍，所以在低訊雜比時效果皆會較差。如果將 LS

或 MMSE 法配合依次干擾消除法(SIC-LS、SIC-MMSE)，當遞迴次數夠多時錯誤

率可改善，我們以 W 加一個數字來代表分區的大小，例如 W3 表示分區大小為

3，我們模擬了 LS-W3、LS-W5、LS-W10、MMSE-W3、MMSE-W5、MMSE-W10

等情況，比較各種搜尋波束排序方法的模擬結果如圖 6-2-4和圖 6-2-65所示，其

中以 MMSE-W5效果較佳。  

在 k 為 3 和 4 時，可以搜尋出前三或四強的波束配對，也就是平均能量前三

或四強的群集(直視群集、三個一次反射)，每種排序方式的結果大概和 k 為 2 時

相同，都是 MMSE-W5時錯誤率最低。大體來看，k 為 2 的錯誤率低於 k 為 3 時，

k 為 3 的錯誤率低於 k 為 4 時，這種現象在高訊雜比時更明顯。 
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圖 6-2-3: 配對錯誤率( k=2波束搜尋排序，T=5) 

 

圖 6-2-4: 配對錯誤率(k=3波束搜尋排序，T=5) 
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圖 6-2-5: 配對錯誤率(k=4波束搜尋排序，T=5) 

 

6.3 全雙工中繼器設計 

6.3.1 波束場型限制下的迴音消除 

全雙工中繼器是在同一個時槽中做接收和傳送，相對於半雙工中繼器而言可

以提高有效的傳輸速率，但會產生迴音干擾的問題。利用第五章提到的迴音消除

方法可以解決此問題(如圖 5-4-3)。其中選擇 c和 f 的方法有很多種，除了迴音消

除的效果外，需考慮對於陣列天線波束形成的影響。以下分別針對各種方法做模

擬並分析討論。在以下的模擬中，我們採用 IEEE 802.15.3c的波束編碼簿，接收

端和傳送端皆是假設為 8 根的線陣天線，且波束數 K 設為 8。 
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6.3.1.3 Lagrange 演算法 

如 5.6.3節的推導，因為上述的聯立方程式有無限多組解，無法判斷那一組

解是最佳的。因此現在再多考慮其他方向的波束形成，即除了維持想要傳送或接

收的方向的波束形成場型盡量不變之外，還要使其他方向的干擾降到最低。數學

模型如下所示： 

 

( ) 2 2

,

2

1 2

2

1 2

min

. . 1

1

H H H Hr k r

s t f f

c c

+ + = +

+ =

+ =

f cf,c
f f c c f Ac f Ac

  (6.157) 

這是一個有限制條件的最佳化問題，在求解的過程中因為同時對 f 和 c微分太過

複雜，所以考慮用遞迴的方式，即先假設其中一個變數，代入求的另一個，再更

新原本的假設變數，以此類推直到兩個變數都收斂為止。改變不同的 r，對消除

迴音的遞迴效果如圖 6-3-6所示。當遞迴次數足夠收斂的時候，r 越大殘留迴音

的值就越小，相對的 r 越小殘留迴音的值就越大。對波束場型的影響如圖 6-3-7

所示，r 越大波束場型會變形越多，也就是可能對其他方向傳送或接收的訊號干

擾較大，反之，r 越大波束場型越接近原本的場型，即波束形成效果較佳。 
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圖 6-3-6: 不同的 r 對迴音消除的遞迴結果 

 
圖 6-3-7 (a) : 原本傳送端的波束場型 
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圖 6-3-7(b) : 不同的 r 對傳送端波束場型的影響 

  

 

改變不同的 r 值對殘留迴音功率的影響如圖 6-3-8所示，r 越大殘留迴音的值就

越小，相對的 r 越小殘留迴音的值就越大。圖 6-3-9顯示 r 值與所求出 f 和 c能

量 ,kf c 的關係，r 越大 ,kf c 就越大，也就是在想要傳送或接收的方向的波束能量不

變的限制下，其他方向的能量較大，即波束形成效果越差，反之亦然。 
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圖 6-3-8: 不同的 r 對迴音消除的影響 

 

圖 6-3-9: 不同的 r 對 f 和 c能量的影響 
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6.3.2 系統穩定度分析 

 在 AF 協定的中繼器系統中，在能維持系統的穩定的狀況下，放大倍率 g越

大訊號能放大越多。在此我們考慮前述迴音消除後的殘留的迴音、或通道估計有

誤差時系統對放大倍率 g容忍度。 

6.3.2.1 殘餘的迴音 

 假設經過前述迴音消除後的殘留的迴音量為∆，則式子(5.18)中中繼器接收端

的訊號可表示為： 

 ( ) 	 ( ) ( )
( ) ( )11

22

0
1

0

T
H R

T
R

n
y n g y n v n

n

  
= × ∆× − + +  

   

dw
f

dw
  (6.158) 

因為全雙工中繼器是一個 IIR 系統，也就是輸出的訊號會迴授(feedback)到傳送

端，為了使系統保持穩定，須滿足下列條件： 

 1g × ∆ <   (6.159) 

也就是系統最大的放大倍率 g有以下限制： 

 
1

g <
∆

  (6.160) 

不同的 r 對放大倍率 g 的影響如圖 6-3-10所示，配合圖 6-3-8來看，可知在可容

忍的殘留迴音量下最大的放大倍率 g 是多少。例如可容忍的殘留迴音量為 610−
時，

由圖 6-3-8可知 r 約為 5000即可，由圖 6-3-10可知此時最大的 g 約可為 1000倍，

也就是約 60dB；而可容忍的殘留迴音量為 710− 時，r 約為 15000，此時最大的 g

約可為 3500倍，也就是約 70dB。根據量測的結果[15]，在 60GHz頻帶的傳遞時

訊號一公尺約衰減 70dB，十公尺約衰減 90dB。而在我們的通道狀況中，傳送和

接收端最遠的距離如圖 6-3-10所示: 
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6.3.2.2 通道估計誤差 

 上述情況都是假設在迴音干擾通道已知的情況下，若在 5.3節的通道估計有

誤差時，則式子(5.6)需改成如下： 

 

11 12 1, 11 12 1,

^
21 22 2, 21 22 2,

,1 ,2 , ,1 ,2 ,

t t

t t

r r r t r r r t

M M

M M
inin in

M M M M M M M M

h h h h h h

h h h h h h

h h h h h h

∆ ∆ ∆   
   ∆ ∆ ∆   = + ∆ = +   
   

∆ ∆ ∆      

H H H

⋯ ⋯

⋯ ⋯

⋮ ⋮ ⋮ ⋮ ⋮ ⋮ ⋮ ⋮

⋯ ⋯

 

 (6.161) 

 

hi,j 代表從第 j 根傳送天線到第 i 根接收天線的迴音干擾通道。假設其通道估計的

誤差項為一個複數高斯的分布，平均功率為 2
eσ ，則 

 ( )2
, 0,i j eh CN σ∆ ∈   (6.162) 

式子(5.19)中的迴音項可表示為： 

 
( )

( ) ( )
1

ˆ       1

echoe g y n

g y n

= × × −

= + ∆ × × −

T

T

f Ac

f A A c
  (6.163) 

假設迴音能夠完全消除，則因為通道估計誤差造成的殘留的迴音為： 

 
( ) ( )

^

0

1 1echo echoe g y n h y n∆ × ∆ × × × − = ∆ × −

T

T

f Ac

f A c

≃

≃
  (6.164) 

所以接收到的訊號經過迴音消除後： 

 ( ) ( ) ( )
( ) ( )11

22

0
1

0

T
H R

echo T
R

n
y n h y n v n

n

  
= ∆ × − + +  

   

dw
f

dw
  (6.165) 

因為全雙工中繼器是一個 IIR 系統，也就是輸出的訊號會回授(feedback)到傳送

端，為了使系統保持穩定，須滿足以下條件： 

 
2

1echoh∆ <   (6.166) 

 
2 2

1g× ∆ × <Tf A c   (6.167) 

假設實際接收到的訊號為 20dB，在通道估計誤差的平均功率 2
eσ 分別為 410− 、 610−
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和 810− 時，圖 6-3-12顯示在 1000個時間點(n=1000)後的接收訊號功率，在能保

持系統穩定下的最大的放大倍率 g。例如在 2
eσ 為 610− 時，最大的放大倍率約為

35dB，而在 2
eσ 為 810− 時，最大的放大倍率約為 70dB。而在我們的通道狀況中，

當傳送端和接收端擺放位置相距最遠時，如果配合波束形成技術或適應性回音消

除器，所需的放大倍率約為 60~70dB即可，也就是 2
eσ 須小於 810− 。 

 

圖 6-3-12: 通道估計誤差對最大系統放大倍率 g 的影響 

6.3.3 多使用者環境 

如 5.8節所述，在 n 個使用者同時用這組中繼器時，系統模型如圖 5-8-1所

示。每個使用者都將傳送端和接收端的陣列天線拆成上下兩部分，透過選擇相對

的 f 和 c來控制迴音干擾訊號和波束場型。數學模型如下所示： 
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( ) 2 2

,

2 2

1,1 1,2 1,1 1,2

2 2

2,1 2,2 2,1 2,2

2 2

n,1 ,2 n,1 ,2

min

. . 1 , 1

       1 , 1

                          

       1 , 1

H H H H

n n

r k r

s t f f c c

f f c c

f f c c

+ + = +

+ = + =

+ = + =

+ = + =

f cf,c
f f c c f Ac f Ac

⋮

  (6.168) 

假設現在有兩個來自不同方向的使用者，圖 6-3-13顯示在不同 r 值時遞迴次

數與殘餘迴音的關係。當遞迴次數足夠收斂候，r 越大殘留迴音的值就越小，相

對的 r 越小殘留迴音的值就越大。對波束場型的影響如圖 6-3-14到圖 6-3-17所

示，r 越大波束場型會變形越多，也就是可能對其他方向傳送或接收的訊號干擾

較大，反之，r 越大波束場型越接近原本的場型，即波束形成效果較佳。此結論

和 6.3.1.3節類似，但在多使用者的情況下，殘留的迴音會較大。也就是要在不

影響多個使用者想要傳送或接收的方向的波束場型的情況下，且同時要降低其他

方向的干擾，迴音消除的效果可能會隨使用者增加而降低，這時候可以透過調整

r 的值使迴音訊號達到可容忍的程度。 

 

圖 6-3-13: 不同的 r 對迴音消除的遞迴結果 
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圖 6-3-14：原本傳送端的波束場型(使用者一) 

 

圖 6-3-15: 不同的 r 對傳送端波束場型的影響(使用者一) 
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圖 6-3-16：原本傳送端的波束場型(使用者二) 

  

圖 6-3-17: 不同的 r 對傳送端波束場型的影響(使用者二) 

改變不同的 r 值對殘留迴音功率的影響如圖 6-3-18所示，r 越大殘留迴音的

值就越小，相對的 r 越小殘留迴音的值就越大。圖 6-3-19顯示 r 值與所求出 f 和
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c能量 ,kf c 的關係，r 越大 ,kf c 就越大，也就是在想要傳送或接收的方向的波束能

量不變的限制下，其他方向的能量較大，即波束形成效果越差，反之亦然。 

 

圖 6-3-18: 不同的 r 對迴音消除的影響 

 

圖 6-3-19: 不同的 r 對 f 和 c能量的影響 
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不同的 r 對放大倍率 g 的影響如圖 6-3-20所示，配合圖 6-3-18來看，可知在可

容忍的殘留迴音量下最大的放大倍率 g 是多少。例如假設可容忍的殘留迴音量為

710− ，由圖 6-3-18可知 r 約為 4000即可，由圖 6-3-20可知此時最大的 g 約可為

2000，也就是約 66dB；而可容忍的殘留迴音量為 810− 時，r 約為 9000，此時最

大的 g 約可為 12000，也就是約 81dB，但此時波束場型可能失真較嚴重。而在

我們的通道狀況中，當傳送端和接收端擺放位置相距最遠時，如果配合波束形成

技術或適應性回音消除器，所需的放大倍率約為 60~70dB即可，也就是 r 約為

2000以上即可。 

 

圖 6-3-20: 不同的 r 對最大系統放大倍率 g 的影響 
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第第第第七七七七章章章章: : : : 結論結論結論結論    

在本篇論文中，我們研究了在60GHz 系統下使用平面陣列天線(planar 

antenna array)以及波束形成(beamforming)技術來補償NLOS 傳輸損耗的方法。

首先我們依據IEEE 802.15.3c的編碼簿提出了一種新的波束搜尋法，只要可以接

收夠多的OFDM符元數，即可有效降低在搜尋流程中所需的訓練序列並提高精準

度，因此可快速的達到搜尋出最佳波束對的目的。 

接下來由於 60GHz的訊號穿透性較差，當直視路徑突然被擋住時傳輸即會

中斷，如要避免中斷，則需適時的切換至一適當的反射路徑，因此傳送與接收的

方向波束對在非直視的環境下與直視環境時會不同。為了在變動的環境下(LOS

瞬間變為 NLOS)穩定的傳輸資料，假設傳輸鏈結開始時是直視環境，利用訊號

處理排序得到多組波束配對，再依照當時的環境選擇最適當的一組波束配對。其

中波束配對有眾多方式，從模擬結果得知，最小平方法 MMSE 配合分區演算法，

在分區的大小(window size)為 5 時效果較佳。  

此外，我們也使用全雙工(full-duplex)中繼器來克服 NLOS的問題，並改善

傳統半雙工系統吞吐量減半的問題。在全雙工(full-duplex)中繼器中，接收機會

受到傳送機的干擾，稱之為為迴音(echo)，為了使迴音(echo)干擾消除且同時不

影響原本的陣列天線的場型，我們設計了一個混合波束形成器的迴音消除器，並

配合 Lagrange 演算法選擇系統中的參數，以有效的消除迴音。而在 AF 協定的

中繼器系統中，在能維持系統的穩定的狀況下，放大倍率g越大訊號能放大越多。

我們也討論對前述迴音消除後的殘留的迴音、或通道估計有誤差時系統對放大倍

率 g容忍度。例如在單一使用者時，由模擬結果中顯示，當可容忍的殘留迴音量

為 610− 時，最大的放大倍率 g 約可為 60dB；如果其通道估計的誤差項為一個複

數高斯的分布，當誤差的平均功率為 2
eσ 為 810− 時，最大的放大倍率 g約可為

70dB。 
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