
Konforemne sieci transmisyjne 

W odpowiedzi na rosnące zapotrzebowanie na łączność bezprzewodową, technologie komunikacji 

bezprzewodowej zmierzają w kierunku integracji sieci naziemnych z sieciami powietrznymi i 

kosmicznymi. To połączenie sieci umożliwiłoby szeroki zasięg komunikacji dla ludzi i pojazdów na 

obszarach odległych i wiejskich, a także w powietrzu i na wodzie. Stworzenie tej Zintegrowanej Sieci 

Kosmicznej i Naziemnej (ISTN) ma kluczowe znaczenie dla branż związanych z logistyką, górnictwem, 

rolnictwem, rybołówstwem i obronnością. W związku z tym sieci ISTN stanowią ambitne cele w rozwoju 

mobilnych sieci bezprzewodowych szóstej generacji (6G) . Typowa sieć ISTN to połączenie sieci 

kosmicznych, lotniczych i naziemnych. Sieci lotnicze składają się z węzłów i terminali użytkowników 

zamontowanych na platformach powietrznych. W rezultacie konforemne macierze o wysokim 

wzmocnieniu z funkcją skanowania wiązki są bardzo pożądane. Nie tylko mogą one spełniać 

wymagania aerodynamiczne przy niższych kosztach, ale także ułatwiają łącza o dużej przepustowości 

typu powietrze-powietrze i powietrze-ziemia. Anteny konformalne transmisyjne są atrakcyjnym 

wyborem, ponieważ można je zaprojektować tak, aby dopasowywały się do kształtów różnych 

platform, na których są montowane. Ponadto, w przeciwieństwie do systemów reflektujących, ich 

sygnały są umieszczane za anteną, a zatem wewnątrz platformy. W tym rozdziale przedstawiono 

systematyczne badanie konformalnych transmisyjnych anten.  

Wyzwania związane z konformalnymi matrycami transmisyjnymi 

Ultracienki element o wysokiej wydajności transmisji 

Matryce transmisyjne zazwyczaj składają się z wielu warstw płaskich elementów i źródła światła. Fazy 

tych elementów są projektowane indywidualnie w celu zapewnienia odpowiednich odpowiedzi 

fazowych, aby przekształcić sferyczny front  fazy z źródła w płaski front fazy. Wykorzystując zalety 

zarówno anten soczewkowych, jak i mikropaskowych matryc fazowych, mogą one osiągać wysokie 

wzmocnienia bez stosowania złożonych i stratnych sieci zasilających oraz zapewniać możliwości 

sterowania wiązką . Aby matryca transmisyjna była konformalna, musi być zaprojektowana tak, aby 

dopasowywała się do kształtu platformy, na której jest zamontowana, np. samolotów i bezzałogowych 

statków powietrznych (UAV). Biorąc pod uwagę obecne technologie produkcyjne, jedną z najbardziej 

wykonalnych metod wdrożenia konformalnej matrycy transmisyjnej jest zastosowanie bardzo cienkich 

elementów matrycowych drukowanych na podłożu o grubości około 0,5–1,0 mm. Ten wybór ułatwia 

różne metody gięcia w celu osiągnięcia pożądanej konfiguracji konformalnej bez poświęcania realizacji 

wystarczających zmian fazowych w celu uzyskania pożądanych płaskich frontów falowych. Większość 

dotychczas zgłoszonych układów transmitujących wykorzystuje wielowarstwowe elementy układu, tj. 

co najmniej trzy warstwy metalu nadrukowane na dwóch podłożach dielektrycznych oddzielonych 

szczelinami powietrznymi lub materiałami dielektrycznymi. Ogólnie rzecz biorąc, całkowita grubość 

tych struktur waha się od 0,4 do 1,0 λ0 (λ0 jest długością fali sygnału będącego przedmiotem 

zainteresowania w wolnej przestrzeni). Ostatnie wysiłki badawcze zostały w dużej mierze poświęcone 

zmniejszeniu grubości elementów układu transmitującego, a zatem ogólnej struktury układu, aby 

ułatwić zastosowania konformalne. Trójwarstwowy element oparty na selektywnej częstotliwościowo 

powierzchni pasmowo-przepustowej (FSS) został przedstawiony o grubości 0,36 λ0. Zademonstrowano 

inny trójwarstwowy element o grubości 0,22 λ0, który składa się z rozdzielonego pierścienia kołowego 

połączonego wąskim paskiem w warstwie środkowej i dwóch polaryzatorów w warstwach górnej i 

dolnej . Opracowano składaną matrycę nadawczą wykorzystującą trójwarstwowy polaryzator 

metalowy o grubości 1,0 mm (0,1 λ0 przy 30 GHz). Wszystkie te elementy zaprojektowano dla płaskiej 

powierzchni nadawczej, dzięki czemu nadają się do płaskich anten matryc nadawczych. Elementy o 

grubości większej niż 0,1 λ0 nadają się do realizacji konforemnych matryc nadawczych pracujących z 

częstotliwością 30 GHz lub wyższą (λ0 = 10 mm), ponieważ można je łatwo wygiąć do pożądanych 



kształtów. Jednakże matryce nadawcze pracujące poniżej 30 GHz są wysoce pożądane w dowolnych 

zastosowaniach, np. w systemach napowietrznych i satelitarnych oraz 5G. Dlatego też pilnie potrzebne 

są ultracienkie elementy, które można zastosować w konforemnych matrycach nadawczych 

pracujących poniżej 30 GHz. Należy zauważyć, że w przypadku każdego projektu ultracienkich 

elementów należy unikać stosowania przelotek, ponieważ mogą one prowadzić do pęknięć w 

przypadku zgięcia powierzchni macierzy. Chociaż zastosowanie podłoży o wysokiej dielektryczności 

może zmniejszyć grubość elementów macierzy, wydajność anteny może zostać znacząco obniżona z 

powodu związanych z nimi wysokich strat, a często są to kruche materiały, które łatwo pękają pod 

wpływem zgięcia. Ponadto, całkowity koszt i waga macierzy wzrosną. Inną prostą metodą uzyskania 

cienkich elementów jest po prostu zmniejszenie całkowitej grubości wielowarstw. Jednak to brutalne 

zmniejszanie grubości może znacznie zmniejszyć wydajność transmisji, ponieważ zawsze istnieje 

kompromis między grubością macierzy a jej wydajnością. Jak podano w [9], trójwarstwowa jednostka 

metalowa bez szczelin powietrznych ma niski profil, całkowitą grubość 1,0 mm (0,033 λ0) przy 10 GHz 

i została zastosowana w projekcie macierzy transmisyjnej, która osiągnęła jedynie 36% wydajności 

apertury. Podobnie,  opracowano cienką matrycę transmisyjną o sprawności apertury 37,9%, 

wykorzystującą trójwarstwowe elementy antenowe o grubości 1,6 mm (0,07 λ0 przy 13,5 GHz). 

Sprawność prawie wszystkich zgłoszonych matryc transmisyjnych wynosi zaledwie około 35% lub 

nawet mniej, gdy grubość ich elementów jest mniejsza niż 0,1 λ0. Dlatego kluczowym wyzwaniem dla 

projektów konformalnych jest opracowanie bardzo cienkich elementów matrycy o wysokiej 

sprawności transmisji. Chociaż z powodzeniem opracowano trójwarstwowe struktury metalowe w celu 

zmniejszenia grubości matryc transmisyjnych, precyzyjne ustawienie i skomplikowany montaż ich 

wielu warstw są w praktyce trudne, a co za tym idzie, kosztowne, zwłaszcza przy wysokich 

częstotliwościach. Dlatego zdecydowanie preferowane są struktury dwuwarstwowe. W rzeczywistości 

mają one duży potencjał dalszego zmniejszenia grubości elementów matrycy. W związku z tym 

kolejnym kluczowym wyzwaniem jest realizacja dwuwarstwowej ultracienkiej matrycy konformalnej o 

wysokiej sprawności transmisji. Do tej pory opisano tylko kilka dwuwarstwowych, planarnych 

elementów matryc transmisyjnych. Opracowano element transmisyjny o grubości 1,5 mm (0,1 λ0 przy 

20 GHz). Składa się on z dwóch zmodyfikowanych krzyżyków maltańskich nadrukowanych po obu 

stronach podłoża dielektrycznego z czterema pionowo osadzonymi przelotkami. Jednakże, jak 

wspomniano wcześniej, elementy z przelotkami nie są preferowane w projektach konforemnych. 

Elementy Huygensa są w stanie osiągnąć odbicie bliskie zeru i całkowitą transmisję przy grubościach 

podfalowych. Chociaż są dobrymi kandydatami do zapewnienia wysokowydajnych i niskoprofilowych 

układów transmisyjnych, większość obecnie zgłaszanych elementów Huygensa to struktury 

wielowarstwowe. Elementy składają się z trzech warstw metalu, wykorzystujących dwa otwory 

przelotowe do połączenia pierwszej i trzeciej warstwy w celu utworzenia pętli prądowej dla odpowiedzi 

magnetycznej. Druga warstwa jest dla odpowiedzi elektrycznej. Całkowita grubość wynosi 3 mm przy 

10 GHz (0,1 λ0). Elementy  składają się z trójwarstwowych wzorzystych powierzchni metalicznych, które 

imitują jeden dipol elektryczny i jeden dipol magnetyczny nadrukowane na dwóch połączonych 

podłożach. Grubość elementów wynosi 0,4 mm (0,1 λ0 przy 77 GHz). Istnieje kilka zgłoszonych 

dwuwarstwowych elementów Huygensa z tylko dwiema warstwami metalu, na których wymagane 

prądy elektryczne i magnetyczne są indukowane oddzielnie. Głównym ograniczeniem tej konstrukcji 

jest konieczność zbudowania dyskretnych płytek drukowanych dla każdego elementu macierzy; a 

następnie ułożenia płytek w macierz. W porównaniu ze strukturami całkowicie płaskimi , ten aspekt 

montażu utrudnia uzyskanie dużej powierzchni. 

Skanowanie wiązką i praca wielowiązkowa 

W przypadku sieci 5G i wyższych, konforemne macierze transmisyjne muszą obejmować 

predefiniowany zakres kątowy. Muszą zatem być w stanie skanować swoje wiązki lub, co jeszcze lepsze, 



generować wiele współbieżnych, ale niezależnych wiązek kierunkowych. Typowym podejściem do 

elektronicznego skanowania wiązki z płaskich anten macierzy transmisyjnych jest dostrojenie faz 

transmisji elementów antenowych za pomocą pinów  lub warystorów. Pierwsze z nich zapewnia 

dyskretne sterowanie wiązką, drugie – ciągłe sterowanie wiązką. Struktury te należą do kategorii anten 

rekonfigurowalnych. Jeśli jednak krzywizna anteny konforemnej macierzy nadawczej jest duża, 

integracja elementów aktywnych z powierzchnią staje się bardzo trudna. Jednym z rozwiązań jest 

sterowanie wiązką poprzez mechaniczny obrót struktury wzbudzającej, np. anteny tubowej. W 

porównaniu z elektronicznym skanowaniem wiązki, rozwiązanie to pozwala uniknąć dodatkowych strat 

i kosztów związanych z zastosowaniem bardzo dużej liczby elementów aktywnych i skomplikowanych 

obwodów sterujących. Wymagania i wyzwania dla pracy wielowiązkowej konforemnych macierzy 

nadawczych są takie same jak dla ich planarnych odpowiedników. Obie muszą zapewniać szerokokątne 

pokrycie przy bardzo małej zmienności wzmocnienia. Do tej pory opisano tylko kilka wielowiązkowych 

planarnych macierzy nadawczych, które próbowały sprostać temu wyzwaniu . Na przykład, 

przedstawiono cienką planarną macierz nadawczą opartą na metamateriałach, która osiągnęła 

pokrycie przestrzenne ±27o przy zmienności wzmocnienia 3,7 dB. Pokrycie przestrzenne ±30o uzyskano 

przy zmienności wzmocnienia 3 dB . Mówiąc najogólniej, najnowocześniejsze wielowiązkowe planarne 

matryce transmisyjne są w stanie osiągnąć jedynie pokrycie przestrzenne ± 30o przy stratach 

skanowania poniżej 3 dB. Niestety, istnieje niewiele doniesień o wielowiązkowych konformalnych 

matrycach transmisyjnych. 

Konforemne matryce transmisyjne wykorzystujące elementy trójwarstwowe 

Konstrukcje elementów 

Rozważmy element matrycy transmisyjnej przedstawiony na rysunku , który składa się z trzech warstw 

identycznych kwadratowych szczelin pierścieniowych.  

 

Ten trójwarstwowy element szczelinowy został zastosowany  do płaskiej matrycy transmisyjnej o wielu 

polaryzacjach. Szerokość i długość każdej szczeliny wynoszą odpowiednio w i L. Okresowość 

jednostkowa wynosi P, a wysokość całej jednostki h. Wymiary w i P wynoszą odpowiednio 0,8 i 5,6 

mm. Fazę transmisji elementu można zmieniać za pomocą L w zakresie 3,5–5,41 mm. Jednakże 

całkowita grubość elementu wynosi 30 mm, co stanowi ponad połowę długości fali przy częstotliwości 

roboczej 6 GHz. Aby wykorzystać ten trójwarstwowy element w konstrukcji konforemnej, 

przeprowadzono badanie parametryczne wpływu wysokości h na współczynnik transmisji. Wyniki 

symulacji przedstawiono na rysunku 2.  

 



 

Wydajność elementu obliczono za pomocą oprogramowania do symulacji elektromagnetycznej 3D 

(EM) HFSS (symulator struktur o wysokiej częstotliwości) przy użyciu metody Floqueta z granicami 

master–slave. Gdy h było zmieniane, pozostałe parametry pozostawiono bez zmian. Rysunek 2 

pokazuje, że częstotliwość robocza wzrasta, a zakres fazowy maleje wraz ze zmniejszaniem h. Gdy h 

wynosi 6,0 mm, co stanowi 0,5 λ0 przy 25 GHz, zakres fazowy może obejmować ponad 360 λ0. Jednakże 

zakres fazowy ulega znacznemu zmniejszeniu przy grubości 0,254 mm, która w przeciwnym razie 

byłaby idealna dla konstrukcji konforemnej przy tej częstotliwości. Dlatego konieczne jest znalezienie 

kompromisu między grubością a zakresem fazowym. Stwierdzono, że płytki drukowane (PCB) o 

grubości większej niż 1 mm łatwo pękają po zgięciu. Dlatego h wybrano na 0,508 mm przy 25 GHz, co 

stanowi około 0,04 λ0. Ponieważ ten płaski, trójwarstwowy, kwadratowy element pierścieniowy został 

zaprojektowany dla konforemnej matrycy transmisyjnej, jego współczynnik transmisji został następnie 

zbadany po zgięciu z różnymi krzywiznami. Wyniki pokazane na rysunku 3a podano dla różnych 

wartości kąta zgięcia α, jak zdefiniowano na rysunku.  

 

Gdy α jest równe zero, element odzyskuje swoje płaskie zachowanie. Element został zgięty z α równym 

7,2 dla konforemnej matrycy transmisyjnej . Rysunek 3b przedstawia amplitudę i fazę współczynnika 

transmisji w funkcji długości szczeliny L.  



 

Gdy L zmienia się od 3,5 do ~5,41 mm, zakres fazy transmisji dla elementu płaskiego wynosi 330o. Straty 

transmisji dla większości wartości L są mniejsze niż 3 dB. W najgorszym przypadku wynoszą 3,6 dB, gdy 

L jest równe 5,36 mm. Zakres fazy i straty pozostają prawie takie same jak dla elementu płaskiego dla 

małych wartości α. Straty transmisyjne nieznacznie wzrastają, ale tylko wtedy, gdy α staje się bardzo 

duże, tj. 60o . Niemniej jednak, nadal jest niższe niż 3,6 dB. Ciekawe jest to, że zakres fazowy pozostaje 

prawie niezmieniony nawet dla tak dużego kąta. Takie zachowanie występuje, ponieważ zmiana fazy 

jest określona przez długość szczeliny; nie ma na nią wpływu krzywizna powierzchni. Należy zauważyć, 

że okresowe warunki brzegowe użyte w symulacjach imitują jedynie nieskończenie dużą powierzchnię 

płaską, a nie skończoną. Dlatego może występować pewna rozbieżność w działaniu elementu między 

powierzchniami nieskończonymi a rzeczywistymi powierzchniami o skończonych rozmiarach. Niemniej 

jednak, ponieważ kąt zgięcia użyty w projekcie układu transmisyjnego wynosi tylko 7,2o , wyniki 

symulacji posłużyły jako dość dokładne odniesienie podczas obliczania odpowiedzi fazowej 

elementów. Fazę transmisyjną elementu zbadano również dla różnych kątów padania. Wyniki te 

przedstawiono na rysunku 3c.  

 

 



Ukośny kąt padania zbadano dla elementu zgiętego przy α = 7,2o . Można zauważyć, że straty rosną 

wraz ze wzrostem kąta padania dla L pomiędzy 4,0 a 5,2 mm. Dla kąta padania równego 35°, który był 

największym branym pod uwagę, maksymalne straty wzrosły do 4,0 dB dla L = 5,36 mm. Z drugiej 

strony, zakres fazowy pozostał praktycznie niezmieniony dla różnych kątów padania. Biorąc pod uwagę 

ultraniski profil konstrukcji, zakres fazowy 33° i maksymalne straty 4,0 dB przy maksymalnym kącie 

padania 35°, jakie osiąga element, są całkiem akceptowalnymi parametrami pracy anteny 

konforemnej. 

Projektowanie konforemnej matrycy transmisyjnej 

Aby wygenerować wiązkę w określonym kierunku z dowolnej matrycy transmisyjnej, faza wyjściowa 

każdego elementu matrycy powinna być zaprojektowana tak, aby kompensować przestrzenne 

opóźnienia fazowe związane z odległością od źródła do tego elementu. Kompensacja ta powinna 

zapewnić rozkład faz niezbędny do wygenerowania wiązki w określonym kierunku . Za źródło sygnału 

przyjmuje się prostokątny róg. Wybór ten przewiduje zrealizowany prototyp, który zostanie opisany w 

dalszej części tego rozdziału. Rysunki 4a i 4b przedstawiają odpowiednio trójwymiarowy (3D) widok 

całego systemu i jego widok z boku.  

 

 

Róg sygnału znajduje się w ognisku głównym cylindrycznej powierzchni matrycy transmisyjnej i jest 

skierowany na środek powierzchni. Niezagięta powierzchnia transmisyjna jest przedstawiona na 

rysunku 5.  



 

Różne kolory reprezentują jej elementy jednostkowe i ich różne, dyskretne fazy transmisyjne. Aby 

dokładnie obliczyć wymaganą fazę kompensacji w różnych położeniach cylindrycznej matrycy 

transmisyjnej, najpierw uwzględnia się fazy elementów na łuku cylindrycznym w płaszczyźnie yz, tj. w 

środkowym przekroju powierzchni. Jak widać na rysunku 6a, fazy elementów na tej linii krzywej można 

obliczyć za pomocą równania (6.1) dla danego kierunku wiązki θr: 

 

 

 

Elementy te są również używane w każdej kolumnie układu transmisyjnego wzdłuż osi x. Obliczenie 

fazy dla elementów w każdej kolumnie na rysunku 5 jest takie samo, jak obliczenie fazy zgodnie z 

rysunkiem 6b, tj. wartość fazy jest wartością uzyskaną wzdłuż linii prostej od tuby do odpowiadającego 

jej miejsca na płaskim układzie transmisyjnym.  

 



 

Daje to fazę wymaganą do uzyskania pożądanego rozkładu fazy na płaszczyźnie stycznej pokazanej na 

rysunku 6a. Na przykład fazę wzdłuż środkowej kolumny na rysunku 5 oblicza się za pomocą równania 

(6.2) dla danego kierunku wiązki φr: 

 

Na koniec równanie (6.3) podaje fazę φmn dla dowolnego elementu jednostkowego na rysunku 6.: 

 

gdzie θr i φr to kąty promieniowania odpowiednio w płaszczyznach y0z i x0z; θn i θm to połówki kątów 

powierzchni cylindrycznej odpowiednio w płaszczyznach y0z i x0z; φm/2,n/2 to faza transmisji jednostki 

centralnej; a r to odległość od punktu zasilania do jednostki centralnej. Aby uzyskać oświetlenie 

krawędziowe −10 dB dla apertury macierzy nadawczej, odległość r wybrano na 44,66 mm. 

Zaprojektowano, wykonano, zmontowano i przetestowano konforemny prototyp anteny macierzy 

nadawczej z wykorzystaniem opracowanych elementów. Składał się on z 13 × 11 = 143 elementów. 

Rozmiar przekroju poprzecznego powierzchni nadawczej wynosi 65,0 mm × 61,6 mm. Jako zasilanie 

zastosowano standardową tubę o wzmocnieniu LB-28-10-C-KF firmy A-INFO. Został on umieszczony w 

ognisku i wyśrodkowany na powierzchni cylindrycznej, a jego szczytowy kierunek wzmocnienia był 

skierowany wzdłuż normalnej w jej środku, jak pokazano na rysunku 7.  



 

Poziom oświetlenia krawędzi apertury wynosił około −10 dB, a kąt półwygaszenia wynosił 46,7°. Każda 

warstwa nieugiętej, dwuwarstwowej powierzchni transmisyjnej została wytworzona przy użyciu 

standardowej technologii PCB na tanich podłożach Wangling F4B, których względna stała dielektryczna 

wynosi 2,2, a tangens stratności δ = 0,007. Obie powierzchnie zostały ze sobą zalaminowane i 

przymocowane do wydrukowanej w 3D cylindrycznej ramy. Cała wygięta powierzchnia transmisyjna 

została zamontowana na metalowej ramie w kształcie litery U w celach pomiarowych. Zdjęcia 

zamontowanego prototypu w bezechowej komorze pomiarowej przedstawiono na rysunku 7. Rysunek 

8 przedstawia symulowane i zmierzone współczynniki odbicia sygnału wejściowego prototypu jako 

funkcje częstotliwości.  

 

 

Współczynniki odbicia sygnału wejściowego są poniżej -10 dB w paśmie częstotliwości od 24 do 26,5 

GHz. Uzyskano dość dobrą zgodność między wynikami symulacji i pomiarów. Charakterystyki 

promieniowania dalekiego pola zmierzono za pomocą kompaktowego systemu pomiarowego anten 

Microwave Vision Group (MVG). Rysunki 9a i 9b przedstawiają odpowiednio symulowane i zmierzone 

charakterystyki promieniowania płaszczyzny E i H przy częstotliwości 25,5 GHz.  



 

W porównaniu z anteną tubową o zysku 10,6 dBi, symulowane szczytowe wzmocnienie konforemnej 

anteny wynosi 20,5 dBi przy częstotliwości 25,0 GHz, a zmierzone 19,6 dBi przy częstotliwości 25,5 GHz. 

Zmierzone pasmo wzmocnienia 3 dB wynosi 6,7%. W przeciwieństwie do charakterystyki tubowej, 3-

dB szerokość wiązki prototypu została zmniejszona z 54o do 12o w obu płaszczyznach. Zmierzony 

poziom polaryzacji krzyżowej jest mniejszy niż −20 dB. Symulowane i zmierzone szczytowe wartości 

wzmocnienia w funkcji częstotliwości roboczej przedstawiono na rysunku 10a.  

 



Biorąc pod uwagę, że wzmocnienie zostało obliczone na podstawie przekroju poprzecznego apertury, 

zmierzona sprawność apertury wyniosła 25,1%. Niska sprawność i mała szerokość pasma wzmocnienia 

wynikają z zastosowania bardzo cienkich elementów jednostkowych w konforemnej matrycy 

transmisyjnej. Jak widać na rysunku 6.2, krzywa fazowa elementu matrycy jest ostrzejsza, gdy grubość 

jest mniejsza. Prowadzi to do dużych błędów korekcji fazy, które zmniejszają zrealizowane 

wzmocnienie matrycy transmisyjnej i ograniczają jej pasmo wzmocnienia. Stwierdzono, że sprawność 

i pasmo wzmocnienia matrycy transmisyjnej można zwiększyć odpowiednio do około 43 i 17%, gdy 

całkowita grubość elementu zostanie zwiększona do 2,5 mm. Symulowane zrealizowane wzmocnienie 

w funkcji częstotliwości przedstawiono na rysunku 10b, gdzie zrealizowane wzmocnienie wynosi 21,1 

dB przy 25 GHz. Należy pamiętać, że wybór elementu o grubości 0,508 mm w prototypie został celowo 

dokonany ze względu na łatwość wygięcia matrycy transmisyjnej w celu dopasowania jej do kształtu 

cylindra. Podjęto go po prostu w celu weryfikacji koncepcji projektu. Zasadniczo, konforemną matrycę 

transmisyjną wykorzystującą elementy o grubości 2,5 mm można również wytworzyć przy użyciu 

technologii druku 3D, która umożliwia obsługę bardziej skomplikowanych kształtów platform. 

Zauważono pewne rozbieżności między symulowanymi a zmierzonymi wejściowymi współczynnikami 

odbicia. Wynikają one głównie z następujących czynników. Po pierwsze, wystąpiły pewne 

niedokładności w procesie wytwarzania elementów oraz błędy wyrównania w montażu warstw. Po 

drugie, płytka PCB użyta do wytworzenia anteny była tania. W związku z tym spodziewano się odchyleń 

od jej karty katalogowej w rzeczywistych wartościach stałej dielektrycznej i tangensa stratności. 

Konforemne matryce transmisyjne ze skanowaniem wiązki 

Kolejnym ważnym wymaganiem dla anten matryc transmisyjnych jest możliwość skanowania wiązek 

wyjściowych. Bardzo pożądane jest, aby skanowanie wiązki było realizowane za pomocą prostych sieci 

zasilających, co zmniejsza ich całkowite koszty i straty, zwłaszcza w zakresie fal milimetrowych i 

wyższych częstotliwości . Jednym z typowych podejść do elektronicznego skanowania wiązki za 

pomocą płaskiej anteny transmisyjnej jest zmiana fazy transmisji jej elementów za pomocą diod PIN  

lub diod warystorowych. Pierwsze (drugie) podejście pozwala na dyskretne (ciągłe) sterowanie wiązką. 

W przypadku anten konforemnych, integracja elementów aktywnych na powierzchni platformy jest 

jednak bardzo trudna, jeśli jej krzywizna jest bardzo duża. Jednym z potencjalnych rozwiązań jest 

sterowanie wiązką poprzez mechaniczny obrót tuby zasilającej. W porównaniu z elektronicznym 

skanowaniem wiązki, rozwiązanie to pozwala uniknąć dodatkowych strat i kosztów związanych z 

zastosowaniem bardzo dużej liczby elementów aktywnych i ich wymaganych, skomplikowanych 

obwodów sterujących. W tej sekcji opisano metodę mechanicznego skanowania wiązki prototypu 

anteny konforemnej. Polega ona na prostym obróceniu tuby zasilającej. Jest to praktyczne rozwiązanie 

dla większości zastosowań konforemnych, ponieważ powierzchnia transmisyjna jest częścią platformy 

komunikacyjnej i dlatego nie powinna być przesuwana. 

Mechanizm skanowania 

Każdy element matrycy na powierzchni transmisyjnej nierekonfigurowalnej matrycy transmisyjnej jest 

zaprojektowany tak, aby promieniować wiązką wyjściową w określonym kierunku, np. pod kątem 0° 

względem burty. Aby osiągnąć skanowanie wiązką poprzez obrót podajnika, powierzchnia 

transmisyjna opisana wczesniej jest podzielona na dwie części, po jednej z każdej strony jej linii 

środkowej, jak pokazano na rysunku 11a.  



 

 

Jeśli jedna część powierzchni transmisyjnej jest zaprojektowana tak, aby kierować wiązkę pod kątem 

φ1, a druga pod kątem φ2, wiązka łączona jest skierowana pod kątem (φ1 + φ2)/2. W związku z tym, 

aby uniknąć rozdzielenia wiązki, dwie wiązki wyjściowe nie mogą być rozdzielone pod zbyt dużym 

kątem ani same nie mogą być zbyt wąskie. Stwierdzono, że krok około 10 jest wartością optymalną, 

opartą na różnych wynikach symulacji. Powierzchnia nadawcza zaprojektowana w celu umożliwienia 

funkcji skanowania wiązką jest pokazana na rysunku 11b i porównana z powierzchnią stałą na rysunku 

11a. Składa się ona z sześciu sekcji oznaczonych jako a1, a2, a3, b1, b2 i b3. Każda z nich jest 

zaprojektowana tak, aby promieniować w różnych kierunkach wiązki względem osi z, jak pokazano na 

rysunku 12. 



 

 

 

Kąty nachylenia części a1, a2, b1 i b2 wynoszą 36°; a dla a3 i b3 wynoszą 18°. Zatem całkowity kąt 

nachylenia powierzchni nadawczej wynosi 180°, co czyni ją półkolem. Sygnał zasilający, ponownie LB-

28-15-C-KF z tuby A-INFO, jest umieszczony w ognisku i środku założonej cylindrycznej powierzchni 

nadawczej. Jego wzmocnienie wynosi 12,2 dBi przy częstotliwości 25,0 GHz. Dla każdego stanu 

roboczego układu nadawczego, tuba jest obracana tak, aby wskazywała środek łuku swojej 

powierzchni o kącie 72o. Poziom oświetlenia na krawędzi tego łuku jest ponownie o −10 dB mniejszy 

od jego wartości środkowej. Sąsiednie, uzupełniające się części powierzchni układu nadawczego mają 

jedynie minimalny wpływ na wiązki wyjściowe. Rozmiar elementu układu nadawczego jest taki sam, 

jak w przypadku ustalonym opisanym wcześniej. Każdy 72-elementowy segment nadawczy 

powierzchni składa się z 15 × 13 elementów. Rozmiar przekroju poprzecznego wynosi 78,6 mm × 72,8 

mm. Gdy tuba zasilająca jest skierowana na środek powierzchni nadawczej, jej dwie części w tym 

kierunku są oświetlone, jak pokazano na zielonym obszarze pokazanym na rysunku 12a. Te dwie części 

kierują swoje wiązki odpowiednio w kierunku kątów −5o i +5o. Połączona wiązka jest zatem skierowana 

w stronę 0. Jeśli klakson zostanie obrócony przeciwnie do ruchu wskazówek zegara o 18°, powierzchnia 

aktywna zmienia się, jak pokazano na rysunku 12b. Teraz oświetlane są trzy części powierzchni 

transmisyjnej, a mianowicie a1, połowa a2 i połowa b1. Powstałe w ten sposób połączone wiązki są 

następnie kierowane pod kątem (φa1 + [φa2/2 + φb1/2])/2 = (−5o + [−15o/2 + 5o/2])/2 = −5°. W ten sam 

sposób, gdy klakson zasilający zostanie obrócony o kolejne 18°, jak pokazano na rysunku 12c, segmenty 

powierzchni transmisyjnej a1 i a2 stają się aktywne, a wiązka wyjściowa jest kierowana pod kątem 

−10°. Wreszcie wiązka wyjściowa jest kierowana w kierunku −15°, gdy zasilanie zostanie obrócone o 

kolejne 18°, jak pokazano na rysunku 12d. Gdy tuba zasilająca jest obracana zgodnie z ruchem 



wskazówek zegara, wiązki wyjściowe są kierowane odpowiednio pod kątami 5o, 10o i 15o, ponieważ 

powierzchnia transmisji jest symetryczna względem osi z. 

Wyniki eksperymentalne 

Konfigurowalny projekt konformalnej macierzy nadawczej został zweryfikowany z prototypową 

powierzchnią transmisyjną 25 GHz . W tym przypadku dwuwarstwowa powierzchnia została 

zamontowana na platformie, która umożliwiała obrotowy przetwornik sygnału wejściowego. Na tylnej 

powierzchni platformy nadrukowano kątomierz, umożliwiający obrót przetwornika pod dowolnym 

wymaganym kątem. Zdjęcia prototypu w układzie pomiarowym przedstawiono na rysunku 13.  

 

Współczynniki odbicia sygnału wejściowego i charakterystyki promieniowania rekonfigurowalnego 

prototypu macierzy nadawczej zostały zmierzone dla siedmiu różnych pozycji przetwornika sygnału 

wejściowego. Z rysunku 14 wynika, że zmierzone współczynniki odbicia sygnału wejściowego są poniżej 

−10 dB dla wszystkich siedmiu stanów w zakresie od 24 do 26 GHz.  

 

Zmierzone i symulowane charakterystyki wzmocnienia w płaszczyźnie H prototypu porównano dla 

częstotliwości 25 GHz na rysunku 15.  



 

Symulowana wartość wzmocnienia zrealizowanego przy celowaniu wynosi 20,3 dBi, a dla innych kątów 

skanowania około 19,5 dBi. Stabilne wartości wzmocnienia zrealizowanego wynoszące co najmniej 

18,7 dBi uzyskano we wszystkich siedmiu stanach. Pokazuje to, że strata skanowania tej mechanicznie 

rekonfigurowalnej konforemnej matrycy nadawczej jest bardzo mała. Ponieważ odpowiadające jej 

charakterystyki w płaszczyźnie E nie zmieniły się od charakterystyk matrycy nadawczej o stałej wiązce 

pokazanej na rysunku 8, zostały one tutaj pominięte. Wartości bezwzględne poziomów polaryzacji 

krzyżowej przy 25 GHz przedstawiono na rysunku 16. 



 

Maksymalny poziom polaryzacji krzyżowej wynosi 5,0 dB dla 15o. stanu wyjściowej wiązki. Zatem 

względny poziom polaryzacji krzyżowej jest niższy niż -14 dB dla wszystkich siedmiu stanów. Dla 

każdego stanu roboczego z powierzchnią transmisyjną 72o, symulowana sprawność apertury wynosi 

17,8%. Zmierzona wartość wynosi 14,8%. Sprawność skanowanej matrycy transmisyjnej jest niższa niż 

matrycy stałej. Spadek ten wynika głównie z powierzchni i wynikających z niej kombinacji wiązek 

użytych do wygenerowania pożądanego kąta wiązki wyjściowej. W rezultacie, zrealizowane 

wzmocnienie skanowanej matrycy transmisyjnej jest niższe niż matrycy stałej. 

Granice zakresu skanowania wiązki 

Każda główna wiązka prototypowej, rekonfigurowalnej, konforemnej matrycy transmisyjnej jest 

kombinacją wiązek wyjściowych dwóch lub trzech części powierzchni transmisyjnej. Zatem zakres 

skanowania wiązki jest powiązany z kierunkiem wiązki wyjściowej każdej części θrn (względem osi z), 

kątem nachylenia każdej części θh oraz liczbą części 2n, gdzie n pokrywa każdą połowę powierzchni 

transmisyjnej. Kąt θh wybrano jako 36, aby uwzględnić oświetlenie krawędzi −10 dB związane z 

charakterystyką sygnału tuby zasilającej. W rezultacie maksymalna wartość n dla powierzchni 180° 

wynosi 180o/36o = 5. Kierunki wiązek dla części a1 i b1 wybrano odpowiednio jako −5o i +5o, co daje 

krok 10o. Zwiększenie tego kroku spowoduje podział połączonej wiązki wyjściowej i spadek jej 

maksymalnego wzmocnienia. Jeśli krok zostanie zmniejszony, całkowity zakres skanowania zostanie 

zmniejszony. Dlatego krok 10o służy jako optymalna wartość kompromisu oparta na badaniach 

symulacyjnych z wykorzystaniem elementów jednostki niskoprofilowej. Zgodnie z tym krokiem 

kątowym, części a2 i a3 promieniują odpowiednio w kierunkach −15o i −25o względem osi z. Jak 

wiadomo , kierunkowość spada znacząco, gdy wiązka jest skanowana daleko od kierunku normalnego 

do powierzchni nadawczej. Kierunek normalny części a3 to oś −y. Gdyby zastosowano cały segment a3, 

musiałby on promieniować w kierunku 65o od swojego kierunku normalnego, jak pokazano na rysunku 

17.  



 

 

Ten wybór nie jest efektywny. Z tego powodu, tylko połowa a3 jest używana w matrycy, aby osiągnąć 

kierunek wiązki wyjściowej −15o pokazany na rysunku 12d. W konsekwencji, kąty przeciwległe a3 i b3 

stanowią tylko połowę pozostałych części. Co więcej, nie ma potrzeby uwzględniania większej liczby 

części dla większych kątów wiązki, ponieważ uzyskany zysk zostanie jeszcze bardziej zmniejszony. 

Jedną z możliwych metod zwiększenia zasięgu skanowania wiązki byłoby zmniejszenie kąta padania 

każdej części powierzchni transmisyjnej poprzez uwzględnienie większej liczby części powierzchni. W 

porównaniu z dwuczęściową, konforemną matrycą transmisyjną o stałej wiązce, np. taką, która 

składałaby się tylko z dwóch części a1 i b1, całkowity rozmiar matrycy rekonfigurowalnej jest około 2,5 

razy większy. Z drugiej strony, uzyskano siedem kierunków wiązki. W przypadku niektórych platform 

komunikacyjnych, gdzie rozmiar powierzchni nie jest głównym ograniczeniem, opisana metoda 

skanowania wiązki ma interesujące zalety. Należy zauważyć, że prostym sposobem na uzyskanie 

skanowania wiązki pod większymi kątami jest zastosowanie kilku identycznych powierzchni 

transmisyjnych i obrócenie tuby zasilającej do środka każdej powierzchni. Koncepcja ta jest 

przedstawiona na rysunku 18. 

 

Jednak liczba kierunków wiązki zależy od liczby zastosowanych sekcji anteny matrycy transmisyjnej. 

Ponadto, skok kątowy jest zazwyczaj duży. Na przykład, gdyby zastosowano trzy identyczne 



powierzchnie nadawcze, jak pokazano na rysunku 18, można by uzyskać trzy wiązki wyjściowe 

skierowane pod kątami 72o, 0o i 72o, gdy tuba zasilająca zostałaby obrócona tak, aby wskazywała środek 

każdej sekcji układu nadawczego. 

Konforemny układ transmisyjny wykorzystujący ultracienkie dwuwarstwowe elementy Huygensa 

W przypadku wielu trójwarstwowych elementów Huygensa, ścieżki metalowe na pierwszej i trzeciej 

warstwie służą do generowania pętli prądowej równoważnej dipolowi magnetycznemu, a ścieżka na 

warstwie środkowej jest zaprojektowana tak, aby była równoważna dipolowi elektrycznemu. Aby 

ułatwić projektowanie konforemne, opracowano ultracienki element Huygensa z zaledwie dwiema 

warstwami metalu. Prowadzi to do znacznie cieńszej powierzchni układu transmisyjnego. Grubość 

elementu wynosi 0,5 mm, λ0/60 przy 10 GHz. Składa się on z pary symetrycznych łatek w kształcie litery 

„I” i sąsiadujących pasków pojemnościowo naładowanych na górnej i dolnej warstwie . Elementy te 

generują odpowiednio dipole magnetyczne i elektryczne. Opracowano osiem elementów o różnych 

wymiarach, aby pokryć skwantyzowany zakres fazowy 360°. Najwyższa strata elementu wynosi 1,67 

dB. Opracowano cylindrycznie konforemną matrycę transmisyjną wykorzystującą te elementy 

Huygensa. Zmierzona sprawność apertury wynosi 47% , co jest wartością znacznie wyższą niż w 

przypadku konforemnych matryc transmisyjnych wykorzystujących trójwarstwowe elementy 

powierzchni selektywnej częstotliwościowo (FSS)  i innych matryc transmisyjnych o grubości około 0,1 

λ0. 

Teoria powierzchni Huygensa 

Jak pokazano na rysunku 19a, zarówno prąd elektryczny, Js, jak i magnetyczny, Ks, indukują się na 

powierzchni Huygensa, gdy fala elektromagnetyczna na nią oddziałuje.  

 

 

Po wzbudzeniu tych stacjonarnych prądów E i M na powierzchni, każdy z nich można traktować jako 

niezależne źródło, jak pokazano na rysunku 19b. Załóżmy, że powierzchnia znajduje się lokalnie na 



płaszczyźnie zx. Zakłada się, że źródło znajduje się w obszarze z < 0. Kombinacje pól generowanych 

przez źródła E i M na nim z kolei reprezentują pola odbite i przepuszczone po przeciwnych stronach 

powierzchni w półprzestrzeniach odpowiednio z < 0 i z > 0 . Aby ustalić pola w obu półprzestrzeniach, 

należy założyć, że powierzchnia jest lokalnie płaska. W przypadku powierzchni prądu E pola 

rozproszone generowane przez Js po obu jej stronach muszą spełniać warunki brzegowe pola 

elektromagnetycznego: 

 

gdzie EJ1 i HJ1 to pola elektryczne i magnetyczne generowane przez źródło pola elektrycznego Js w 

obszarze z < 0, a EJ2 i HJ2 to odpowiadające im pola w obszarze z > 0. Współrzędne z = 0± oznaczają 

granicę z zmierzającą do zera od obszaru z > 0 i z < 0. 

Równanie (6.4) oznacza, że składowe styczne pól elektrycznych w obu obszarach są ciągłe na całej 

powierzchni: 

 

Ponieważ jest to powierzchnia impedancyjna, prąd elektryczny na niej indukowany jest przez całkowite 

pole elektryczne ją napędzające, tj. biorąc pod uwagę równanie (6.6), 

 

gdzie Ei, Hi to pola elektromagnetyczne generowane przez źródło padające na powierzchnię. 

Zakładając, że pola lokalne mają kształt fali płaskiej i biorąc pod uwagę wybór orientacji wektorów na 

rysunku 19, rozproszone pola elektryczne i magnetyczne po obu stronach powierzchni, które 

rozchodzą się w przeciwnych kierunkach, są powiązane wzorem: 

 

gdzie η jest impedancją falową w przestrzeni swobodnej. W związku z tym równania (6.5)–(6.7) dają 

 

Następnie, biorąc pod uwagę ponownie wybór orientacji wektora na rysunku 19, stosunek 

 

Podobnie, jeżeli na powierzchni indukowany jest prąd M, 

  



gdzie EK1 i HK1 to pola elektryczne i magnetyczne generowane przez źródło M Ks w obszarze z < 0, a EK2 

i HK2 to odpowiadające im pola w obszarze z > 0. Składowe styczne tych pól magnetycznych są teraz 

ciągłe na powierzchni: 

 

Obecnie przyjmuje się, że powierzchnia ma impedancję Zm, a prąd magnetyczny na niej indukowany 

jest przez całkowite pole magnetyczne, które ją napędza. Oznacza to, 

 

Ponownie, zakładając, że pola lokalne są podobne do fal płaskich, rozproszone pola elektryczne i 

magnetyczne po obu stronach powierzchni, które rozchodzą się w przeciwnych kierunkach, są 

powiązane jako 

 

Dlatego też, biorąc pod uwagę wybór orientacji wektora na rysunku 6.9, równania (6.12), (6.15)–(6.17) 

dają 

 

W związku z tym odpowiedni stosunek pól prądu magnetycznego generowanych przez prąd 

magnetyczny jest podany przez 

 

Na koniec wyniki te połączono, aby uzyskać współczynniki odbicia amplitudy i transmisji, R i T, dla całej 

powierzchni Huygensa z prądami E i M oraz orientacjami pól przedstawionymi na rysunku 19a. Są one 

sumą wartości powiązanych z każdym z nich: 

 

 

Manipulując równaniami (6.20) i (6.21) w celu uzyskania impedancji powierzchniowych w kategoriach 

R i T, otrzymujemy 

 



Powierzchnia Huygensa jest zdolna do realizacji zerowego odbicia i transmisji równej (pełnej), tj. może 

realizować R = 0 i T = ejφt, gdzie φt jest fazą transmisji φt, której wartość można zmieniać poprzez 

specyficzną konstrukcję elementów powierzchni. W związku z tym odpowiadające im impedancje 

powierzchni elektrycznej i magnetycznej można zapisać jako 

 

Rozumie się zatem, że faza transmisji silnie zależy od realizacji określonych impedancji 

powierzchniowych. Jak wyjaśniono , powierzchnia Huygensa jest lokalnie równoważna modelowi 

obwodu przedstawionemu na rysunku 6.19c. Zatem impedancje powierzchniowe można zdefiniować 

za pomocą macierzy Z z teorii sieci mikrofalowych jako: 

 

Ultracienkie dwuwarstwowe elementy Huygensa 

Opracowano dwuwarstwową powierzchnię transmisyjną Huygensa. Jej ultracienka kwadratowa 

komórka elementarna jest pokazana na rysunku 20.  

 

Składa się ona z dwóch warstw metalizacji. Para elementów jest nadrukowana na górnej i dolnej 

powierzchni podłoża o grubości 0,5 mm, którego względna stała dielektryczna wynosi 3,55, a tangens 

stratności δ = 0,0027. Wypustki w kształcie litery „I” na górnej i dolnej warstwie mają dokładnie takie 

same wymiary i są wyśrodkowane w komórce elementarnej. Na każdej powierzchni nadrukowano 

również pasek pojemnościowo obciążony (CLS) . Każdy z nich jest wyśrodkowany między wypustką I a 

krawędzią komórki elementarnej. Leżą one jednak po przeciwnych stronach wypustki I na obu 

powierzchniach. Okres sieci jest taki sam jak długość komórki elementarnej, P = 8,5 mm. Załóżmy, że 



fala spolaryzowana x pada na element, tj. wzdłuż długości zarówno łatki w kształcie litery I, jak i CLS. 

Ponieważ łatki w kształcie litery I na górnej i dolnej powierzchni leżą bezpośrednio nad sobą, 

wytwarzają one prądy wzdłuż osi x, ale o przeciwnej orientacji. W konsekwencji para naśladuje pętlę 

prądową, która jest równoważna dipolowi magnetycznemu. Z drugiej strony, prądy są indukowane na 

rozdzielonych CLS wzdłuż osi x w tym samym kierunku. Są one równoważne dipolom elektrycznym. Te 

elementy CLS nie mają wpływu na odpowiedź magnetyczną komórki elementarnej, podczas gdy łatki 

w kształcie litery I przyczyniają się do jej odpowiedzi elektrycznej. Dlatego łatki w kształcie litery I 

zostały zaprojektowane jako pierwsze. Następnie CLS zostały zaprojektowane w celu uzyskania 

odpowiedzi elektrycznej, która daje pożądane zachowanie Huygensa. Odpowiedź magnetyczna 

komórki elementarnej, a tym samym impedancja powierzchni magnetycznej, Zm, może być regulowana 

poprzez zmianę właściwości pojemnościowych i indukcyjnych pól w kształcie litery I. Są one związane 

z wymiarami pól: Wz, Gz i Sz, pokazanymi na rysunku 20b. Podobnie, główną odpowiedzią elektryczną 

komórki elementarnej, a tym samym impedancją powierzchni elektrycznej Ze, można manipulować 

poprzez zmianę wymiarów pól CLS: Lc, Wc i Wp, również pokazanych na rysunku 20b. W niektórych 

projektach konieczne jest uzyskanie dużej pojemności pól CLS. Uzyskuje się to poprzez wprowadzenie 

w ich szczeliny przeplatających się pasków o długości Ld, jak pokazano we wstawce na rysunku 20b. 

Ponieważ wymiary pól w kształcie litery I i pól CLS określają impedancje powierzchniowe, kontrolują 

one również fazę transmisji elementu Huygensa. Jednakże φt nie może być zmieniane w sposób ciągły, 

gdy zmienia się tylko jeden lub dwa wymiary elementów. Konieczna jest optymalizacja każdego 

wymiaru komórki elementarnej i jej elementów, co generalnie znacznie komplikuje projektowanie 

powierzchni transmisyjnej. W związku z tym, bardziej praktyczne jest zastosowanie skwantyzowanego 

rozkładu faz. Zaprojektowano osiem elementów, aby uzyskać trzybitowy skwantyzowany rozkład faz. 

Szczegółowe wartości faz oraz odpowiadające im wartości Zm i Ze, obliczone z równań (6.24) i (6.25), 

przedstawiono w tabeli 1.  

 

Wymiary komórki elementarnej i jej komponentów zoptymalizowano za pomocą oprogramowania do 

symulacji 3D elektromagnetycznych HFSS. Symulacje wykorzystywały porty Floqueta na 

powierzchniach wejściowych i wyjściowych modelu symulacyjnego. Granice między elementami 

nadrzędnymi i podrzędnymi określono na pozostałych czterech bokach. Najpierw symulowano 

odpowiedź magnetyczną komórki elementarnej, uwzględniając jedynie obszary w kształcie litery I. 

Następnie do modelu komórki elementarnej dodano dwa pola CLS w celu określenia jej odpowiedzi 

elektrycznej. Po wielu analizach parametrów, dla uproszczenia zdecydowano się na zmianę wartości 

Wz w celu dostrojenia odpowiedzi magnetycznej, przy zachowaniu wartości Sz = 2,3 mm i Gz = 1,7 mm. 

Podobnie, Lc i Wc zmieniano w celu dostrojenia odpowiedzi elektrycznej z Wp = 0,2 mm. Rysunek 21 

przedstawia wyniki tych badań parametrów.  



 

Wszystkie inne wymiary pozostawiono niezmienione, ponieważ wykonano jedno przemiatanie 

parametrów. Jak pokazano na rysunku 21a, krzywa Zm przesuwa się do niższego pasma wraz ze 

wzrostem Wz. Takie zachowanie występuje, ponieważ powoduje to wyższą pojemność między 

obszarami w kształcie litery I w komórce elementarnej. Jak pokazują rysunki 21b i 21c, krzywa Ze 

również przesuwa się do niższych częstotliwości wraz ze wzrostem Wc. Tendencja ta jest taka sama, 

jak w przypadku zmniejszenia Lc. Zatem Ze przesuwa się do niższego pasma częstotliwości, gdy wzrasta 

pojemność CLS. Ponadto rysunki 22a i 22b wskazują, że Wc i Lc prawie nie mają wpływu na odpowiedź 

magnetyczną komórki elementarnej.  



 

 

Ta cecha komórki elementarnej jest powodem, dla którego jej odpowiedzi magnetyczne i elektryczne 

mogą być projektowane niezależnie. Metodę iteracyjną opartą na tych badaniach parametrycznych 

zastosowano do uzyskania wymiarów ośmiu elementów Huygensa, aby osiągnąć pożądane osiem 

stanów fazy transmisji w tabeli 1 przy częstotliwości 10 GHz. Najpierw symulowano parametry Z 

elementu początkowego z okresowymi warunkami brzegowymi. Wartości Zm i Ze uzyskano na 

podstawie równań (6.26) i (6.27). Wymiary komponentów komórki elementarnej dostosowano dalej, 

aby wartości Zm i Ze były zbliżone do wartości podanych w tabeli 1. Impedancje powierzchniowe, 

wartości parametrów projektowych oraz fazy i amplitudy S21 ośmiu zoptymalizowanych elementów 

podano w tabeli 2.  



 

Należy zauważyć, że dwa elementy CLS nie są potrzebne w elemencie 2, ponieważ obszar w kształcie 

litery I zapewnia wystarczającą odpowiedź elektryczną. Podczas gdy idealny element Huygensa 

realizuje transmisję jedności bez żadnych strat, opracowane dwuwarstwowe komórki elementarne są 

stratne. Straty wynikają ze ścieżek miedzianych i stratnego podłoża. W rzeczywistości stwierdzono, że 

straty są porównywalne do strat trójwarstwowych elementów Huygensa. Ponadto, po osiągnięciu 

niektórych określonych wartości fazy, stwierdzono, że strata transmisji tych elementów była większa 

niż 2 dB. Następnie wprowadzono niewielkie zmiany wartości fazy w celu zmniejszenia strat. Na 

przykład, dla elementu 5 wymagana idealna faza wynosi -195o. Z drugiej strony, zsyntetyzowana faza 

wynosi -187o. W konsekwencji komórki elementarne zostały sfinalizowane przy kompromisie między 

błędem fazy a stratą amplitudy. Po uzyskaniu każdej ze zoptymalizowanych wartości parametrów 

projektowych elementu dla każdej z ośmiu wartości fazy, określono współczynniki transmisji dla tych 

elementów. Na przykład wyniki |S21| dla elementu 1 podano na rysunku 23.  

 

Wykazały one, że strata elementu wynosi zaledwie 0,16 dB przy częstotliwości 10 GHz, a 

odpowiadająca jej wartość fazy wynosi −14o, co jest bliskie pożądanej wartości −15o podanej w tabeli 

1.  Co więcej, rozkłady prądu na śladach w elemencie 1 przy częstotliwości 10 GHz pokazano na rysunku 

24 w różnych momentach w jednym okresie źródłowym T.  



 

 

W momentach t = T/4 i 3 T/4 wyraźnie widać, że prądy na dwóch obszarach w kształcie litery I tworzą 

mod pętli. W związku z tym generują one oczekiwaną odpowiedź dipola magnetycznego. Odstęp 

fazowy między maksymalną odpowiedzią prądu o amplitudzie elektrycznej i magnetycznej wynosi 90, 

co jest warunkiem koniecznym do uzyskania zrównoważonych odpowiedzi dipola elektrycznego i 

magnetycznego wymaganych do uzyskania nieodblaskowego elementu Huygensa. 

Projekt konforemnej matrycy transmisyjnej 

W celu weryfikacji wyników symulacji skonstruowano i przetestowano cylindrycznie konforemny 

prototyp matrycy transmisyjnej zoptymalizowanej dwuwarstwowej powierzchni Huygensa. 

Przedstawiono go na rysunku 25.  



 

Ma on 16 × 17 = 272 elementów. Promień powierzchni transmisyjnej i wyznaczony kąt połówkowy jej 

apertury przedstawiono na rysunku 6.25b. Rozmiar przekroju poprzecznego powierzchni transmisyjnej 

wynosi 121,3 mm × 144,5 mm. Źródłem jest ten sam standardowy tubowy element, LB-75-10-C-SF 

firmy A-INFO, który został użyty w eksperymentach opisanych wcześniej. Został on umieszczony w 

ognisku powierzchni, a jego wiązka główna była skierowana wzdłuż normalnej do środka. Na 

krawędziach powierzchni ponownie uzyskano oświetlenie o natężeniu -10 dB. Ekwiwalentna struktura 

planarna użyta do zaprojektowania charakterystyki wyjściowej z kompensacją odległości źródła jest 

pokazana na rysunku 5c. Wiadomo, że wydajność powierzchni Huygensa jest wrażliwa na kąt padania 

pola źródłowego . Należy zauważyć, że projekt każdego z ośmiu elementów Huygensa został osiągnięty 

przy założeniu, że pole wzbudzenia pada na niego normalnie. Jednak przed zbudowaniem prototypu, 

odpowiedź każdego elementu została uwzględniona dla różnych kątów padania. Jak pokazano na 

rysunku 26, symulowane amplitudy i fazy S21, gdy Element 1 jest wzbudzany przez pole źródłowe o 

różnych kątach padania, zmieniają się znacząco.  

 

Jak pokazano na rysunku 25c, równoważny projekt planarny w płaszczyźnie zx można rozbić na pięć 

prostych segmentów, oznaczonych jako A, B, C, D i E. Każdy element wymieniony w tabeli2 został 

następnie ponownie symulowany pod czterema różnymi skośnymi kątami padania, tj. 14o (strefa B), 

25o (strefa C), 33o (strefa D) i 39o (strefa E). Niezagięta powierzchnia transmisyjna została wykonana w 

standardowej technologii PCB na tanich podłożach Wangling F4B, których względna stała dielektryczna 



wynosi 3,55, a tangens stratności δ = 0,0027. Dzięki ultracienkiemu profilowi, wynoszącemu 0,5 mm, 

co odpowiada λ0/60 przy 10 GHz, wytworzony prototyp można było łatwo wygiąć, aby pasował do 

cylindrycznej ramy wydrukowanej w technologii 3D. Zdjęcia prototypu układu transmisyjnego w 

komorach pomiarowych przedstawiono na rysunku 27.  

 

Współczynniki odbicia sygnału wejściowego układu transmisyjnego zmierzono za pomocą 

wektorowego analizatora sieci. Porównano je z wartościami symulowanymi na rysunku 28.  

 

W zakresie od 9,5 do 10,5 GHz wartości te mieszczą się poniżej −10 dB. Zrealizowane wzory 

wzmocnienia w polu dalekim zmierzono przy użyciu tego samego kompaktowego systemu 

pomiarowego anten MVG Global Big Data Technogies Centre (GBDTC), znajdującego się na 

Uniwersytecie Technologicznym w Sydney, Ultimo, Australia. Symulowane i zmierzone wartości 

wzmocnienia zrealizowanego jako funkcje częstotliwości źródłowej porównano na rysunku 29.  



 

Symulowany szczytowy zysk zrealizowany, 21,2 dBi, występuje przy 10 GHz. Zatem antena nadawcza 

ma 54% sprawności. Zmierzone wyniki wykazują maksymalny zysk zrealizowany, 20,6 dBi, przy 9,95 

GHz, przy odpowiadającej sprawności anteny wynoszącej 47%. Symulowane i zmierzone wzory 

wzmocnienia zrealizowane w płaszczyźnie E i H przy 9,95 GHz porównano odpowiednio na rysunkach 

30a i 30b.  



 

Uzyskano dobrą zgodność, z wyjątkiem lekkiego przechylenia wiązki wynoszącego około 1o w 

zmierzonych wynikach. Zmierzone poziomy polaryzacji krzyżowej dla tych dwóch głównych płaszczyzn 

są niższe niż −15 dB. Symulowane poziomy polaryzacji krzyżowej są bardzo niskie i w konsekwencji nie 

są pokazane. Nieznaczne pochylenie wiązki i rozbieżność szczytowych wartości wzmocnienia można w 

dużej mierze przypisać niedokładnościom produkcyjnym, szczególnie w przypadku ramy cylindrycznej 

drukowanej w technologii druku 3D. Błędy w ramie wpłynęły na krzywiznę apertury nadawczej. 

Ponadto wystąpiły drobne błędy wyrównania, a tania płytka PCB mogła nie mieć wszędzie stałej stałej 

dielektrycznej. Co więcej, stała dielektryczna może nieznacznie różnić się od wartości podanej w karcie 

katalogowej. 

Eliptycznie konformalna antena wielowiązkowa z możliwością skanowania szerokokątnego 

Poniżej przedstawiono wielowiązkową antenę konformalną, która może generować wiele 

współbieżnych, ale niezależnych wiązek kierunkowych o wysokich wartościach wzmocnienia. Jak 

omówiono , głównym wyzwaniem dla wielowiązkowych anten konformalnych jest osiągnięcie dużego 

zasięgu skanowania wiązek przy jedynie niewielkiej zmienności wzmocnienia. W oparciu o teorię 

dwuwymiarowej soczewki Ruze  wprowadziliśmy nową metodę realizacji wielu wiązek o większym 

zasięgu. Opracowano eliptyczną, cylindryczną matrycę transmisyjną, która wykorzystuje nową metodę 



lokalizacji źródeł zasilania oraz nowatorską metodę kompensacji fazy w celu minimalizacji aberracji. 

Wykonano i przetestowano antenę opartą na zoptymalizowanej konstrukcji. Pokrycie skanowania 

wiązki wynoszące ±45° przy niewielkiej zmienności wzmocnienia zostało zweryfikowane 

eksperymentalnie. 

Projektowanie wielowiązkowej matrycy transmisyjnej 

a) Obliczanie konturu i fazy matrycy transmisyjnej 

Kompensację fazy apertury matrycy transmisyjnej w projekcie obliczono na podstawie 

predefiniowanych największych kątów wiązki. Jak pokazano na rysunku 31a, punkty O1 i O2 są 

ogniskami dwóch symetrycznych wiązek promieniujących w płaszczyźnie x0y.  

 

Wiązki te oznaczono jako wiązka1 i wiązka2; są one skierowane pod kątami ±α, które są równe kątom 

przesunięcia zasilania. Kompensacja fazy elementu dla wiązki1 musi spełniać zależność: 

 

gdzie l1 reprezentuje odległość między ogniskiem a punktem (x, y) na aperturze. Ogniskowa O1 wynosi 

l0, a k0 reprezentuje stałą propagacji w wolnej przestrzeni. Wartość kompensacji fazy elementu w 

punkcie (x, y) wynosi φt1(x, y), a φt1(0, 0) to wartość kompensacji fazy elementu w punkcie (0, 0). 

Odległość l1 oblicza się za pomocą wzoru: 

 

Definicja u jako: 

 

i podstawiając (6.29) do (6.28), otrzymujemy: 

 

Po pewnych manipulacjach otrzymujemy: 

 

Podobnie, biorąc pod uwagę punkt ogniskowy w punkcie O2 dla wiązki 2 pod kątem –α, mamy również: 



 

Łącząc równania (6.32) i (6.33), otrzymujemy równanie kompensacji fazy w płaszczyźnie x0y wraz z 

idealnym konturem macierzy transmisyjnej. Są one podane wyrażeniami: 

 

Jak widać z równania (6.35), idealny kontur układu nadawczego jest eliptyczny w płaszczyźnie x0z. 

Podobnie jak w poprzednich projektach, wartości kompensacji fazy dla uzyskania promieniowania z 

osią celowania oblicza się wzdłuż linii prostych pokazanych na rysunku 31b. 

b) Projekt ponownego ogniskowania 

Wielowiązkowy układ nadawczy z wieloma źródłami zasilania został początkowo zaprojektowany przy 

założeniu, że źródła zasilania będą umieszczone wzdłuż łuku ogniskowego o promieniu l0 i z osią obrotu 

(0, 0), jak pokazano na rysunku 6.1a. Przypomnijmy, że wartości kompensacji fazy wzdłuż układu 

nadawczego zostały obliczone względem wartości dla maksymalnych kątów skośnych ±α, a nie dla 0 

(wzdłuż osi x). W związku z tym występuje błąd fazy dla źródła zasilania znajdującego się w środku łuku 

ogniskowego, punktu zasilania w punkcie O3, który wskazuje na środek powierzchni transmisyjnej i 

generuje wiązkę celowania skierowaną w kierunku 0. Błąd fazy dla tej wiązki, oznaczonej jako wiązka 

3 na rysunku 31a, opisano poniżej, aby ustalić, jak można go skorygować. Idealną wartość kompensacji 

fazy dla wiązki 3 uzyskuje się z wyprowadzonego konturu eliptycznego apertury układu transmisyjnego 

i odpowiedniej postaci równania (6.28), tj. 

 

gdzie l3 oznacza odległość od ogniska O3 do dowolnego punktu (x, y) na aperturze, a l0 to ogniskowa w 

punkcie O3. Parametr φt3(x, y) to wartość fazy kompensacyjnej elementu w punkcie (x, y), a odległość 

l3 oblicza się ze wzoru: 

 

Zatem względna wartość kompensacji fazy względem O3 wynosi: 

 

Błąd fazy w punkcie O3 wynosi zatem: 

 

Rozważmy teraz zależność między x i y z równania (6.35). Stosując rozwinięcie w szereg Taylora dla 

wartości y w równaniu (6.39) w punkcie (0, 0), stwierdzamy, że pochodne pierwszego i trzeciego rzędu 

funkcji δ względem y są równe zero. Zatem równanie (6.39) można aproksymować za pomocą członu 

drugiego rzędu: 



 

Odpowiednie wykresy δ/k0l0 i δ1/k0l0 względem y/l0 przedstawiono na rysunku 32 dla dwóch 

przypadków, w których maksymalne kąty wiązki α wynoszą odpowiednio 60° i 45°.  

 

W obu przypadkach występuje dość dobra zgodność między δ i δ1, a zatem przybliżenie (6.40) jest 

akceptowalne. Aby skompensować błąd fazy w punkcie O3, punkt zasilania O3 jest przesuwany od 

apertury układu transmisyjnego o τl0 do punktu O4, jak pokazano na rysunku 33.  

 

 

Względna wartość kompensacji fazy w punkcie O4 wynosi: 

 

Korekta fazy wynikająca z ponownego ogniskowania na O4 jest podana wzorem: 

 

Rozwijając równanie (6.42) w szereg Taylora, otrzymujemy: 

 



W związku z tym aberrację fazową wiązki celowniczej 3 można idealnie naprawić poprzez ponowne 

skupienie źródła zasilania na O4, o ile σ1 = − δ1. Oznacza to: 

 

W ten sposób powstaje nowy łuk ogniskowy, oznaczony jako łuk ogniskowania na rysunku 33. W 

konsekwencji punkt obrotu zostaje przesunięty z punktu (0, 0) do punktu O, tj. do punktu (R − g, 0), 

gdzie g = (1 + τ)l0 to nowa ogniskowa w punkcie O4. Promień R oblicza się następnie za pomocą 

twierdzenia cosinusów: 

 

Wreszcie, ciągłe skanowanie wiązką może być realizowane w zakresie od –α do +α, gdy podawanie jest 

obracane wzdłuż łuku ogniskowania. 

c) Kompensacja fazy wzdłuż osi z 

Ponieważ konforemna matryca transmisyjna jest zaprojektowana dla cylindrycznego konturu 

eliptycznego, obliczenia kompensacji fazy są podzielone na dwie części, tj. dla punktów wzdłuż łuku 

eliptycznego w płaszczyźnie x0y oraz dla punktów wzdłuż osi z. Punkty leżące na płaszczyznach x0y i 

x0z, pokazane na rysunku 34, są oznaczone odpowiednio literami i i j.  

 

Wiele tub zasilających, ponumerowanych od –N do +N, jest umieszczonych w płaszczyźnie z = 0. 

Odległości między każdym klaksonem a elementem układu transmisyjnego w punkcie (0, 0) są 

oznaczone jako d00_ − N do d00_ + N, tj. gdzie i = 0. Odległość między każdym klaksonem a elementem 

w płaszczyźnie x0z jest oznaczona jako d0j_ − N do d0j_ + N. Rozkład fazy wzdłuż apertury eliptycznej w 

płaszczyźnie x0y jest określony dla różnych pozycji zasilania, aby wiązki wyjściowe były skierowane pod 

różnymi kątami. Jednak tylko wiązki celownicze są emitowane wzdłuż płaszczyzny x0z. Rozkład fazy 

wzdłuż tej płaszczyzny x0z jest analizowany w następujący sposób. Kolumna zerowa (kolumna 

środkowa wzdłuż płaszczyzny x0z) odpowiada wymaganej kompensacji fazy wzdłuż osi z. Jest ona 

zilustrowana na rysunku 34c. Ta wartość kompensacji fazy: 

 

jest zatem powiązana z ogniskową d00. Jak pokazano na rysunku 34b, ogniskowe dla tuby 0, d00_0, oraz 

dla tub −N i + N, d00_ − N i d00_ + N, są różne po ponownym ustawieniu ostrości. W rezultacie rozkład 

fazy wzdłuż osi z dla każdej tuby zasilającej byłby inny. Dlatego należy określić wirtualną wartość d00, 

aby układ nadawczy spełniał wymagania systemu. Na przykład, jeśli celem jest maksymalizacja 



wzmocnienia wiązki celowniczej, d00 musi być bliskie d00_0. Z drugiej strony, jeśli celem jest 

minimalizacja różnicy wzmocnienia między wiązką celowniczą a wiązką o maksymalnym kącie 

sterowania, wówczas d00 powinno być średnią d00_0 i d00_ + N.  

Weryfikacja koncepcji poprzez symulację 

W przypadku innych kolumn elementów fazowych wzdłuż osi z, wartości di0 mogą różnić się od wartości 

powiązanych z kolumną centralną d00. W idealnym przypadku di0 powinno być obliczone dla każdej 

kolumny zgodnie z wymaganiami systemu, jak wspomniano powyżej. Dla uproszczenia, wartość d00 dla 

kolumny centralnej jest używana jako di0 dla wszystkich pozostałych kolumn w projekcie. Opracowano 

trzy konforemne prototypy anten o różnych wartościach d00. Przedstawiono symulowane wzmocnienia 

dla ich wiązek celowniczych i sterowanych. Ilustrują one wpływ d00 na wydajność systemu 

wielowiązkowego. 

a) Komórka elementarna 

Komórka elementarna zastosowana w projekcie wielowiązkowej matrycy transmisyjnej to struktura 

trójwarstwowa, która składa się z trzech kwadratowych pierścieni szczelinowych pokazanych na 

rysunku 1. Pierścienie są identyczne i nadrukowane na powierzchniach dwóch identycznych podłoży. 

Każde podłoże ma względną stałą dielektryczną εr = 2,2 i tangens stratności tangens δ = 0,0009. 

Jak przeanalizowano,zawsze istnieje kompromis między grubością elementu h a wynikającym z tego 

zakresem fazowym. Aby uzyskać zakres kompensacji fazy 360° z maksymalną stratą wtrąceniową 3 dB, 

h wybrano na 3,0 mm, tj. 0,21 λ0 przy 21 GHz. Dwa zoptymalizowane parametry projektu to: P = 7,2 

mm i w = 1,4 mm. Przeprowadzono symulacje HFSS amplitudy i charakterystyki fazowej w funkcji 

długości szczeliny L, a wyniki przedstawiono na rysunku 35. 

 

Zmianę fazy 340° uzyskano przy maksymalnej stracie transmisji 3 dB przy L zmienianym od 4,4 do 6,96 

mm. 

b) Kontur transmisyjny i ponowne ogniskowanie dla promieniowania celowniczego 

Zaprojektowano eliptyczną cylindryczną transmisyjną matrycę z maksymalnymi kątami wiązki ±45° i 

ogniskową l0 równą 150 mm w odpowiednich położeniach tub O1 i O2. Elipsa w płaszczyźnie x0y jest 

zdefiniowana równaniem (6.35): 



 

Kompensację fazy wzdłuż tego konturu podaje zależność: 

 

Aby precyzyjnie rozmieścić elementy na powierzchni transmisyjnej i obliczyć wartość kompensacji fazy 

dla każdego elementu, długość łuku eliptycznego przyjmuje się jako całkowitą wielokrotność 

okresowości elementu P. Położenie elementów wzdłuż łuku jest wówczas łatwe do określenia. Jeśli 

współrzędne x i y w równaniu (6.47) zostaną wyrażone jako: 

 

wówczas powiązana długość łuku wynosi: 

 

Zatem położenia elementów mogą być określone w kategoriach tej długości łuku. Na przykład, długość 

łuku położenia i-tego elementu na płaszczyźnie x0y wynosi l = iP. Powiązaną wartość kompensacji fazy 

uzyskuje się z równań (6.48)–(6.50). Aby wyeliminować błąd fazy wzdłuż kierunku osi optycznej, stosuje 

się metodę ponownego ogniskowania zilustrowaną na rysunku 6.33. Położenie zasilania O4 uzyskuje 

się z równania (6.44) przy τ = 1,0. Otrzymuje się g = 2 l0 = 300 mm. Należy ustawić kilka tub zasilających 

wzdłuż łuku ponownego ogniskowania, jak pokazano na rysunku 34, aby zrealizować pożądane wiązki 

wielokrotne.  

c) Rozkład fazy na konforemnej matrycy transmisyjnej  

Obliczenia rozkładów faz dla całej struktury są podzielone na dwie części. Równanie (6.48) jest używane 

do obliczenia fazy wzdłuż łuku eliptycznego na płaszczyźnie x0y. Wartości fazy wzdłuż osi z, jak 

omówiono powyżej, wymagają określonej wirtualnej ogniskowej d00, aby osiągnąć określone 

parametry wydajności. Eliptyczny cylindryczny model transmisyjny o 29 × 25 = 725 komórkach został 

skonstruowany w HFSS przy użyciu ułożonego modelu trójwarstwowego . Ten sam standardowy 

tubowy wzmacniacz, LB-51-10-C-SF z A-INFO, działa jako źródło i jest umieszczony w każdym punkcie 

ogniskowym na konturze eliptycznym. Wzmocnienie tego tubowego wzmacniacza, określone w jego 

karcie katalogowej, wynosi 13,52 dBi przy 21 GHz. Rozmiar przekroju poprzecznego apertury wynosi 

199,2 mm × 180,0 mm. Zakładając, że centralna kolumna znajduje się wzdłuż osi z, wymiary te dobrano 

tak, aby oświetlenie krawędzi apertury wynosiło około −10 dB, gdy tuba znajduje się w punktach O1 i 

O2. Pozycje tuby zasilającej dla wiązki celowniczej i −45o wynoszą odpowiednio (x, y) = (−300 mm, 0 

mm) i (−106,1 mm, −106,1 mm). Ogniskowa wynosi 300 mm dla wiązki 0, a konfiguracja wiązki −45o 

ma wówczas ogniskową 150 mm. Początkowo wybrano wirtualną wartość d00 = 205 mm, aby była w 

przybliżeniu średnią wartością ogniskowej. Kompensację fazy wzdłuż osi z uzyskano za pomocą 

równania (6.46). Po połączeniu tego wyniku z równaniem (6.48) wyprowadzono całą konfigurację 

transmisyjną. Symulowane charakterystyki promieniowania celowniczego wzdłuż płaszczyzn x0y 

(płaszczyzna H) i x0z (płaszczyzna E) podano na rysunku 36a.  



 

Należy zauważyć, że szerokość wiązki płaszczyzny E −10 dB jest duża, ponieważ wybrana wartość d00 

znacznie odbiega od rzeczywistej ogniskowej dla promieniowania 0, tj. d00_0 = 300 mm. Dlatego 

położenie ponownego ogniskowania (−g, 0) dla zerowego rogu, tj. róg wzmocnienia w położeniu 

celowniczym, zostało dostrojone w celu zrównoważenia charakterystyki promieniowania płaszczyzny 

E i płaszczyzny H. Przesuwając położenie zerowe rogu w kierunku apertury poprzez zmianę g na 275 

mm, uzyskano lepsze wzorce wzmocnienia wzdłuż płaszczyzny E, jak pokazano na rysunku 36b.  

 

Wzmocnienie szczytowe zwiększono z 27,1 do 28,5 dBi. Odpowiedni wzór promieniowania dla wiązki 

−45o pokazano na rysunku 36c. 

 



Postępując zgodnie z tą samą procedurą projektowania, wybrano dwie kolejne wartości d00 w celu 

zaprojektowania dwóch różnych konforemnych matryc transmitujących. Symulowano je również za 

pomocą HFSS w celu zbadania wpływu d00 na ogólną wydajność promieniowania. Uzyskane wyniki 

wzmocnienia dla wszystkich trzech prototypów porównano w tabeli 3.  

 

Można zauważyć, że gdy wartość kompensacji fazy d00 wzdłuż osi z jest większa, szczytowe 

wzmocnienie przy 0 wzrasta, podczas gdy maleje dla wiązki −45o. Dzieje się tak, ponieważ im większe 

d00, tym bliżej jest ono rzeczywistej ogniskowej dla 0 (d00_0). Z drugiej strony, jest ono bardziej 

oddalone od d00_+ N dla wiązki −45o. Należy również zauważyć, że różnica szczytowego wzmocnienia 

między 0o a −45o maleje wraz ze zmniejszaniem się d00. 

d) Układ systemu zasilania dla realizacji wielowiązkowej 

Wreszcie, ponieważ celem projektu było uzyskanie stabilnego wzmocnienia dla różnych kątów wiązki, 

dla ostatecznego projektu konforemnej matrycy transmisyjnej wybrano wartość d00 równą 180 mm. 

W tym przypadku ostateczna pozycja ponownego ogniskowania dla zerowego rogu została 

zoptymalizowana tak, aby wynosiła (−g, 0) = (−240 mm, 0). Łuk ponownego ogniskowania został 

zoptymalizowany dla trzech pozycji O1, O2 i O4. Następnie określono pozycję zasilania dla każdej 

pożądanej wiązki. Rysunek 37 ilustruje, że dla promieniowania wiązki pod ogólnym kątem β, położenie 

jej rogu On ma ten sam kąt przesunięcia β.  

 

Ogniskowa jest oznaczona jako Lβ. Przy g = 240 mm, l0 = 150 mm i zaprojektowanym maksymalnym 

kącie promieniowania α = 45, promień łuku ponownego ogniskowania obliczono z równania (6.45) i 

wyniósł on R = 109 mm. Następnie ogniskową Lβ wyprowadzono z trójkąta na rysunku 37 określonego 

przez R, g-R i β. Wyrażone jako (−Lβ cosβ, −Lβ sinβ), wszystkie obliczone pozycje zasilania są wymienione 

w tabeli 4.  



 

Poprzez wzbudzenie tuby zasilającej w miejscu określonym w tabeli 4, uzyskano wiązki pokazane na 

rysunku 38a przy częstotliwości 21 GHz.  

 

Odpowiednie wartości wzmocnienia szczytowego są również wymienione w tabeli 4. Należy zauważyć, 

że wiązkę można skanować do ±45o przy spadku wzmocnienia jedynie o 2,6 dB od maksymalnego 

zrealizowanego wzmocnienia. Poziom listków bocznych jest we wszystkich przypadkach niższy niż −13 

dB.  Maksymalne zrealizowane wzmocnienie wiązki 0 w funkcji częstotliwości źródłowej przedstawiono 

na rysunku 6.38b. Osiągnięto szerokość pasma 3 dB wynoszącą 16%. 

e) Procedura projektowania 

Zgodnie z analizami teoretycznymi i symulacjami prototypów , procedurę projektowania 

wielowiązkowej macierzy transmitującej można podsumować następująco: 

Krok 1: Wybierz odpowiednią ogniskową l0 i wymagane maksymalne kąty wiązki ±α. 

Krok 2: Wzór na kontur eliptyczny macierzy transmitującej wyprowadza się ze wzorów (6.34) i (6.35). 

Następnie wyznacz wzdłuż niego konkretne wartości kompensacji fazy. 

Krok 3: Zastosuj projekt ponownego ogniskowania w oparciu o wzór (6.44), aby znaleźć położenie 

zasilania tuby wzmocnienia dla promieniowania celowniczego. 

Krok 4: Wybierz wartość d00 i oblicz ogniskową odniesienia dla kompensacji fazy wzdłuż osi z, dążąc do 

zrównoważenia wydajności wiązki przy 0o i ±45o. 



Krok 5: Połącz kompensację fazy wzdłuż łuku eliptycznego i wzdłuż osi Z, aby określić początkową 

konfigurację konforemnej macierzy nadawczej. 

Krok 6: Zoptymalizuj pozycję ponownego ogniskowania dla promieniowania celowniczego, aby uzyskać 

najlepszy wzór promieniowania 0. 

Krok 7: Narysuj łuk ponownego ogniskowania z trzema znanymi pozycjami zasilania i zlokalizuj różne 

tuby zasilania wzdłuż tego łuku, aby uzyskać wiele wiązek wyjściowych skierowanych pomiędzy –α i α. 

Wnioski 

Ze względu na swoje właściwości aerodynamiczne oczekuje się, że konforemne macierze nadawcze 

znajdą szeroki zakres zastosowań w sieciach powietrznych, kosmicznych i satelitarnych, takich jak 

bezzałogowe statki powietrzne (UAV), platformy wysokościowe (HAP) i statki powietrzne, zwłaszcza w 

kontekście sieci 6G. Omówiliśmy wyzwania techniczne związane z projektowaniem jedno- i 

wielowiązkowych konforemnych macierzy nadawczych oraz zaproponowaliśmy szereg praktycznych 

rozwiązań. W szczególności przedstawiono trzy konfiguracje anten w celu uzyskania szerokich kątów 

skanowania wiązki; cienką i wysoce wydajną powierzchnię Huygensa; oraz szerokokątne wielowiązki. 

Badania nad konforemnymi matrycami transmisyjnymi są obecnie w powijakach. W związku z tym 

przedstawione koncepcje mają inspirować do dalszych innowacji w tej dziedzinie. Do poprawy 

wydajności matryc transmisyjnych niezbędne są nowe, cienkie elementy o wysokiej wydajności 

transmisyjnej i ultraszerokopasmowe. Innym ważnym tematem w indywidualnie sterowalnych, 

wielowiązkowych matrycach konforemnych jest realizacja ich tanich, wysoce zintegrowanych, 

inteligentnych kanałów. Oczekujemy, że w najbliższej przyszłości nastąpi pewien postęp w tej 

dziedzinie. 

 


