
Anteny z falą upadkową skanujące wiązkę niezależnie od częstotliwości 

W porównaniu z konwencjonalnymi układami antenowymi, anteny z falą upadkową (LWA) 

charakteryzują się szeregiem atrakcyjnych cech. Należą do nich proste struktury zasilające, niskie 

profile i wrodzone zdolności skanowania . Skanowanie wiązką jest konwencjonalnie realizowane za 

pomocą LWA poprzez przemiatanie częstotliwości źródłowej. Chociaż podejście to może być dobrze 

dostosowane do niektórych zastosowań teledetekcyjnych, nie nadaje się do komunikacji 

bezprzewodowej. Ta wada wynika z faktu, że większość systemów komunikacji bezprzewodowej ma 

predefiniowane szerokości pasma dla operacji. Aby zrealizować skanowanie wiązką o stałych 

częstotliwościach, można rekonfigurować granice lub struktury wewnętrzne LWA, aby zmodyfikować 

stałą propagacji fal w jego strukturze prowadzącej. W oparciu o tę koncepcję nastąpił szybki postęp w 

badaniach nad rekonfigurowalnymi LWA, umożliwiającymi skanowanie pojedynczą wiązką, a ostatnio 

skanowanie wielowiązkowe. Ponieważ rekonfigurowalne LWA to kompaktowe struktury 

charakteryzujące się niskim zużyciem energii i niskim kosztem, oczekuje się, że dzięki efektywnemu 

skanowaniu o stałej częstotliwości i funkcjom wielowiązkowym znajdą szerokie zastosowanie zarówno 

w systemach komunikacji bezprzewodowej, jak i satelitarnej, szczególnie w przypadku platform 

ruchomych o ograniczonym źródle energii. W tym rozdziale przedstawiamy cztery typy 

zaawansowanych rekonfigurowalnych struktur LWA do skanowania wiązką o stałej częstotliwości, tj. 

rekonfigurowalny LWA Fabry’ego–Pérota (FP) , rekonfigurowalny okresowo LWA ze zintegrowanym 

falowodem (SIW) , rekonfigurowalny kompozytowy LWA prawoskrętny/lewoskrętny (CRLH)  oraz 

jednopłaszczyznowy, dwuwymiarowy LWA wielowiązkowy, odpowiedni do pracy w zakresie fal 

milimetrowych. Opisano te konfiguracje anten oraz ich mechanizmy działania i wydajność. Na 

zakończenie rozdziału omówiono niektóre przyszłe kierunki badań nad rekonfigurowalnymi LWA.  

Rekonfigurowalny rezonator Fabry’ego–Pérota (FP) LWA 

Najwcześniejszy rekonfigurowalny rezonator LWA ze skanowaniem o stałej częstotliwości opierał się 

na strukturze falowodu. Składał się z falowodu, którego górna powierzchnia metalowa została 

zastąpiona przestrajalną, częściowo odbijającą powierzchnią (PRS), a dolna – przestrajalną 

powierzchnią o wysokiej impedancji (HIS). Tę konfigurację przedstawiono na rysunku . 

 

 

 

Zasady działania tych powierzchni umożliwiają konstrukcję rekonfigurowalnego rezonatora LWA FP. W 

szczególności rezonator HIS składa się z elektronicznie przestrajalnych łatek. Jak pokazano na rysunku 

b, ich rekonfigurowalność jest ułatwiona dzięki obciążeniu ich diodami waraktorowymi. Rezonans 

wnęki Fabry’ego–Pérota (FP) jest zatem zmieniany poprzez dostrojenie tych elementów HIS. W 

konsekwencji kąt nachylenia wiązki wyjściowej jest również zmieniany poprzez dostrojenie ich długości 



rezonansowej. Podobnie, rezonator PRS również składa się z elektronicznie przestrajalnych łatek. 

Szybkość wycieku LWA jest kontrolowana poprzez regulację ich długości. Metoda rezonansu 

poprzecznego (TRM) to prosta, a zarazem dokładna metoda uzyskiwania zespolonej stałej propagacji 

LWA. TRM jest wykorzystywana do analizy i projektowania rekonfigurowalnych LWA. Krzywe dyspersji 

uzyskane tą metodą nie tylko pozwalają na jasne zrozumienie zasad działania LWA, ale także stanowią 

teoretyczne podstawy sterowania wiązką w LWA. 

Analiza jednowymiarowej sieci ekwiwalentnej Fabry’ego–Pérota 

Do analizy jednowymiarowej (jednowymiarowej) sieci ekwiwalentnej FP LWA można użyć poprzecznej 

sieci ekwiwalentnej (TEN) . Przekrój poprzeczny anteny i sieci TEN dla rekonfigurowalnej sieci FP LWA 

przedstawiono na rysunku 2.  

 

Najważniejszymi elementami modelu TEN są ekwiwalentna admitancja PRS, YPRS i ekwiwalentna 

admitancja HIS, YHIS. Ponieważ w układzie HIS zastosowano diody waraktorowe, których pojemność 

można zmieniać przy różnych przyłożonych napięciach, dopuszczalność układu HIS jest 

konfigurowalna, gdyż jest funkcją pojemności złącza waraktorowego Cj. Gdy PRS jest ustalony, długość 

LPRS przewodzących łatek można skutecznie określić, korzystając z następującego analitycznego 

wyrażenia biegun-zero dla admitancji PRS (YPRS): 

 

gdzie podłużna liczba falowa ky określa położenie biegunów i zer. Liczba falowa ky jest powiązana z 

kątem padania (promieniowania) w trybie nieszczelności poprzez: 

 

gdzie k0 jest liczbą falową w wolnej przestrzeni. Wartość LPRS określa współczynnik odbicia PRS, a 

zatem wpływa na wydajność promieniowania. Faza i amplituda współczynnika odbicia przy 

częstotliwości 5,6 GHz, gdy fala płaska pada na PRS pod trzema różnymi kątami, gdy zmienia się LPRS, 

są pokazane na rysunku 3.  



 

Wartości pozostałych parametrów projektowych PRS zostały ustalone w tym konkretnym badaniu 

parametrów w następujący sposób: szerokość łaty QPRS = 18 mm, odległość łaty PPRS = 20 mm, 

przenikalność elektryczna podłoża εrPRS = 4,4 i grubość podłoża DPRS = 0,8 mm. Z rysunku 3 wynika, że 

wyniki uzyskane z analitycznego modelu biegun-zero admitancji PRS dobrze zgadzają się z wynikami 

uzyskanymi z symulatora ANSYS HFSS (symulator struktur wysokiej częstotliwości) opartego na 

pełnofalowej metodzie elementów skończonych (MES). Wartość LPRS wybrano na 22 mm, aby uzyskać 

współczynnik odbicia większy niż 0,9 dla wszystkich kątów skanowania. Aby umożliwić sterowanie 

elektroniczne, łatki na HIS podzielono na dwie części wzdłuż kierunku x, jak pokazano na rysunku 1, 

pozostawiając między nimi odstęp (g) 1,0 mm. Dwa waraktory umieszczono na krawędziach dwóch 

sąsiednich łatek. Wartość długości łatki LHIS można efektywnie zmieniać poprzez elektryczne 

sterowanie pojemnością złącza waraktorów Cj. Wartości pozostałych parametrów projektowych HIS 

zostały ustalone: szerokość łatki QHIS = 14 mm, odległość między łatkami PHIS = 30 mm, przenikalność 

elektryczna podłoża εrHIS = 3,0 i grubość podłoża DHIS = 1,524 mm. Wyrażenie biegun-zero dla 

elektronicznie strojonego HIS zależy od pojemności złącza (Cj) waraktora i można je zapisać jako : 

 

Zmieniając fizyczną długość rezonansową jego łatek, można zmienić właściwości rozpraszania HIS. 

Służy to jako bezpośredni mechanizm kontrolowania częstotliwości odcięcia trybu wycieku TE01, a tym 

samym prowadzi do skanowania wiązki przy stałej częstotliwości. Rysunek 4a przedstawia fazę 

współczynnika odbicia PRS powstającego w wyniku rozproszenia fal płaskich o różnych kątach padania.  

 

Podane wyniki uzyskano, wykorzystując analityczne wyrażenie biegun-zero podane w równaniu (7.3) 

dla różnych kątów padania (θinc) jako funkcji częstotliwości. Widać, że warunek PMC (φHIS = 0) jest 

osiągnięty przy przestrajalnym HIS przy 5,15, 5,65 i 6,15 GHz, gdy wartość Cj wynosi odpowiednio 0,35, 



0,25 i 0,15 pF. Przy stałej częstotliwości 5,6 GHz odpowiedź YHIS (ky, Cj) można modelować analitycznie 

jako funkcję kondensatora złączowego Cj. Faza odbicia jako funkcja Cj dla różnych θinc jest pokazana na 

rysunku 4b. Obserwuje się, że HIS można dostroić do zachowania się jak uziemiona płyta dielektryczna, 

płyta PMC lub płyta PEC, kontrolując pojemność złącza i kąt padania. Na przykład, gdy Cj = 0 pF i φHIS = 

150o , HIS zachowuje się jak płyta dielektryczna. Działa jak płyta PMC z Cj = 0,23 pF i φHIS = 0 , a 

zachowuje się jak płyta PEC dla Cj = 0,35 pF i φHIS = 180o . Podobną odpowiedź uzyskuje się przy większej 

wartości Cj i większej wartości LHIS. Wskazuje to na bezpośredni związek między efektywną długością 

rezonansową łatek HIS a pojemnością złącza Cj. Jest teraz jasne, że efektywną długość rezonansową 

HIS można kontrolować, kontrolując Cj, a tym samym kierunek wiązki LWA przy stałej częstotliwości. 

Wpływ Cj na krzywe dyspersji trybu nieszczelnego 

Uzyskanie krzywych dyspersji trybu nieszczelnego w funkcji Cj jest niezbędne dla zastosowań 

elektronicznego sterowania wiązką. Nieznaną zespoloną liczbę falową trybu nieszczelnego można 

uzyskać z modelu TEN przedstawionego na rysunku 2, rozwiązując odpowiednie równanie rezonansu 

poprzecznego (TRE)  

 

Rysunek 5 przedstawia dyspersję częstotliwości znormalizowanych stałych fazy i upływu przy zmianie 

Cj w zakresie od 0,1 do 0,23 pF.  

 

Zgodnie z oczekiwaniami, częstotliwość odcięcia dla trybu upływu TE01 maleje wraz ze wzrostem Cj. To 

zachowanie powoduje ciągły wzrost stałej fazy dla trybu upływu przy stałej częstotliwości wraz ze 

wzrostem Cj; ilustruje to rysunek 5c dla częstotliwości 5,6 GHz. Ponownie uzyskano bardzo dobrą 

zgodność między wynikami TEN i pełnofalowej analizy elementów skończonych (MES), co dodatkowo 

potwierdza słuszność modelu TEN. Jak pokazano na rysunku 5c, znormalizowana stała propagacji 

wzdłuż długości matrycy, βy/k0, zmienia się od wartości bliskich zeru dla Cj = 0,01 pF do wartości bliskich 

jedności dla Cj = 0,23 pF. Ponieważ kąt nachylenia wiązki w trybie upływu jest określony przez sin θRAD 



≈ βy/k0, można stwierdzić, że skanowanie wiązki o stałej częstotliwości od burty do końca jest 

realizowane poprzez kontrolowanie Cj w wyżej wymienionym zakresie [0,01, 0,23] pF. Rysunek 6 

ilustruje rozkład pola elektrycznego w trybie upływu TE01 w przekroju poprzecznym wnęki FP przy 

częstotliwości projektowej 5,6 GHz dla różnych wartości Cj.  

 

To badanie parametrów dostarcza więcej informacji fizycznych na temat zasad działania 

rekonfigurowalnego FP LWA. HIS zachowuje się jak uziemiona płyta dla niskich wartości Cj, jak 

pokazano na rysunku 4b. Tryb upływu pokazany na rysunku 6, rezonujący w metalowej wnęce o 

wysokości H, zapewnia maksymalne pole poziome przy Z = H/2 dla Cj = 0,01 pF. Jednakże, gdy Cj wzrasta 

do 0,23 pF, HIS ma tendencję do zachowywania się jak arkusz PMC, który indukuje maksymalne pole 

elektryczne. Tryb upływu w rezonansowej wnęce FP zmienia się znacząco wraz ze zmianą Cj. W 

szczególności, jego poprzeczna długość fali λz zmienia się z λz = 2H, gdy Cj = 0,01 pF do λz = 4H, gdy Cj = 

0,23 pF. To zwiększenie poprzecznej długości fali λz implikuje związane z tym zmniejszenie podłużnej 

długości fali λy. Dlatego też, wraz ze wzrostem Cj następuje wzrost podłużnej stałej fazy trybu upływu 

(βy = 2π/λy). To zachowanie jest zilustrowane na rysunku 5c. Po uzyskaniu stałej propagacji złożonego 

trybu upływu jako funkcji Cj, można bezpośrednio uzyskać powiązany wzór płaszczyzny H. Symulowane 

wzorce dla LWA o długości LA = 5λ0 przy częstotliwości 5,6 GHz pokazane na rysunku 7 dla różnych 

wartości Cj wyraźnie demonstrują skanowanie wiązki.  

 

W szczególności rysunek 7.7 przedstawia wyniki dla Cj = 0,01 pF (βy/k0 ≈ 0,09, θRAD = 5o), Cj = 0,2 pF 

(βy/k0 ≈ 0,42, θRAD = 25o) i Cj = 0,23 pF (βy/k0 ≈ 0,65, θRAD = 40o). Kąt ukierunkowania θ RAD zmienia się od 

niemal burty w kierunku końca strzału wraz ze wzrostem Cj, jak przewidywano na podstawie krzywej 

βy/k0 przedstawionej na rysunku 5c. Kierunek wiązki i szerokość wiązki przewidywane z modelu TRM 

są bardzo zgodne z symulacjami HFSS całego rekonfigurowalnego LP LWA. Należy zauważyć, że silny 

odbity płat pojawia się dla Cj = 0,23 pF, ze względu na bardzo niską szybkość upływu związaną z 

wysokimi wartościami Cj. Zatem wydajność promieniowania jest niska, a duża ilość energii odbija się 

na końcu LWA. Ten fakt ogranicza maksymalny kąt skanowania tego rekonfigurowalnego FP LWA do 

40°. 



Optymalizacja wysokości wnęki FP 

Wysokość fizyczna, H, wnęki FP jest kluczowym parametrem projektowym, który określa zakres 

skanowania i czułość rekonfigurowalnego FP LWA. Wszystkie wyniki przedstawione w poprzednich 

podrozdziałach obliczono przy użyciu optymalnej wartości H = Hopt = 25,2 mm. Rysunek 8 pokazuje, że 

w tym przypadku uzyskano szerszy zakres skanowania.  

 

Taka wysokość wnęki sprawia, że warunek odcięcia dla trybu nieszczelnego (θRAD = 0o) pokrywa się z 

minimalną wartością Cj. W konsekwencji zakres dynamiczny warystorów jest w pełni wykorzystany, a 

minimalny kąt skanowania jest zbliżony do kierunku bocznego. Z drugiej strony, maksymalny osiągalny 

kąt wskazania w tym typie 1-D LWA powstaje, gdy HIS realizuje rezonans PMC, co w naszym projekcie 

odpowiada wartości Cj = 0,23 pF. Nagły spadek szybkości upływu i szybka dywergencja stałej fazowej 

występują powyżej rezonansu HIS PMC. To zachowanie pokazano na rysunku 5c. Ogranicza ono zakres 

skanowania do większych kątów. Rysunek 8 pokazuje, że dla H = Hopt, kąt skanowania można przesunąć 

z θRAD = 5o dla Cj = 0,01 pF do θRAD = 40o dla Cj = 0,23 pF, jak opisano wcześniej. Jednakże, jeśli H > Hopt, 

minimalna wartość Cj = 0 nie odpowiada punktowi odcięcia trybu upływu (θRAD ≈ 0o). Raczej odpowiada 

większemu kątowi wskazania. W rezultacie minimalny kąt skanowania znajduje się dalej od burty, np. 

θRAD = 30o przy Cj = 0,01 pF na rysunku 8 dla H = 30 mm. Ponieważ maksymalny kąt celowania 

wyznaczony przez rezonans HIS PMC (Cj ≈ 0,23 pF) wynosi θRAD = 40o, zakres skanowania zmniejsza się 

do (30o, 40o) zamiast (5o, 40o). Co więcej, zaobserwowano, że czułość θRAD z Cj jest niższa w tym 

nieoptymalnym przypadku i wynika z nieliniowej odpowiedzi warystora. 

Prototyp anteny i wyniki pomiarów 

Rysunek 9a przedstawia prototyp anteny, wraz z oddzielnymi zdjęciami jej równoległych płytek i PRS, 

który został wykonany i przetestowany w celu potwierdzenia symulowanych charakterystyk 

wydajnościowych przy częstotliwości 5,6 GHz.  



 

Długość LA = 5λ0. Do wzbudzenia modu upływu TE01 wnęki FP użyto poziomej sondy koncentrycznej. 

Komórka o zmiennej fazie użyta w HIS oraz szczegółowe zdjęcie układu polaryzującego przedstawiono 

na rysunku 9b. W przestrajalnym HIS zastosowano diody waraktorowe MGV125-08. Ich pojemność 

złącza waha się w zakresie od 0,055 do 0,6 pF przy przyłożonym napięciu polaryzacji zaporowej prądu 

stałego w zakresie od 20 do 2 VDC, a ich tolerancja wynosi ±0,05 pF, zgodnie z kartą katalogową 

dostarczoną przez producenta. Zmierzone współczynniki odbicia prototypu pokazano na rysunku 10 

od 5 do 6 GHz dla różnych napięć polaryzacji zaporowej VR.  

 

Wymiary sondy zoptymalizowano pod kątem najlepszego dopasowania impedancji wejściowej dla Cj = 

0,15 pF, co stanowi punkt środkowy zakresu roboczego. Obserwuje się, że wraz ze spadkiem VR, tj. 

wzrostem Cj, dopasowane pasmo przesuwa się w kierunku niższych częstotliwości. Przesunięcie 

dopasowanego pasma w kierunku niższych częstotliwości wraz ze wzrostem Cj daje zachowanie 

podobne do wyników krzywej dyspersji przedstawionych na rysunku 5. Symulowane i zmierzone 

parametry S anteny jako funkcje VR przy 5,6 GHz przedstawiono na rysunku 11.  



 

Zarówno współczynnik odbicia (|S11|), jak i współczynnik transmisji (|S21|) zmieniają się wraz ze zmianą 

VR. Ponieważ wymiary sondy zoptymalizowano dla VR = 7,17 VDC, co odpowiada Cj = 0,15 pF, gorsze 

dopasowanie impedancji obserwuje się w innych punktach pracy. Układ eksperymentalny do 

pomiarów charakterystyk wydajności rekonfigurowalnego 1-D FP LWA pokazano na rysunku 12.  

 

Rysunek 13 przedstawia zmierzone znormalizowane wzorce przy częstotliwości 5,6 GHz dla różnych 

wartości VR.  

 

Wiązka główna skanuje od 9,2o do 34,2o, gdy VR zmienia się od 18,2 VDC (odpowiada Cj = 0,06 pF) do 4,5 

VDC (odpowiada Cj = 0,245 pF). Zmierzone wartości wzmocnienia, kierunkowości i całkowitej 

sprawności pokazano na rysunku 14a wraz z ich symulowanymi wartościami.  



 

Maksymalne zmierzone wzmocnienie wynosi 12,95 dBi, gdy VR = 10,6 VDC; odpowiada to Cj = 0,1 pF i 

θRAD = 12o . Obserwuje się znaczny spadek krzywej wzmocnienia, gdy VR jest niższe od punktu 

optymalnego. Na przykład zmierzone wzmocnienie dla VR = 4,2 VDC wynosi −3,55 dBi (Cj = 0,26 pF i θRAD 

= 35o ). Zjawisko to zapobiega dużym kątom skanowania. Nagła degradacja wzmocnienia wynika z 

wyższej straty niedopasowania i spadku współczynnika upływu (rysunek 5b) związanego z 

zachowaniem rezonansu PMC HIS przy wysokim θRAD. Wzmocnienie jest stabilne i większe niż 10 dBi 

dla kątów wiązki poniżej 25o , tj. dla VR > 6 VDC. Całkowita sprawność anteny składa się ze sprawności 

niedopasowania (ηMIS), promieniowania trybu upływu (ηRAD) i sprawności omowej (ηΩ) i jest wyrażona 

jako ich iloczyn: 

 

gdzie ηMIS oblicza się na podstawie zmierzonego współczynnika odbicia jako: ηMIS = 1 − |S11|2, a ηRAD 

szacuje się na podstawie szybkości upływu: ηRAD = 1 – e-2αyLA. Sprawność omową ηΩ można dalej rozłożyć 

na straty dielektryczne (ηDIE) i moc rozpraszaną w szeregowej rezystancji warystora, ηVAR. Zatem 

równanie (7.5) można zapisać jako: 

 

Całkowita sprawność rekonfigurowalnego FP LWA jest większa niż 50% i osiąga maksimum 75%, gdy 

VR zmienia się pomiędzy 10 i 14 VDC. Dla VR = 5 VDC, tj. gdy θRAD > 30o, całkowita sprawność wynosi około 

3%. Przyczynę spadku wzmocnienia dla dużych kątów skanowania wyjaśnia równanie (7.6). 

Oszacowane sprawności składowych pokazano na rysunku 14b jako funkcje VR i θRAD. Obserwuje się, że 

sprawność niedopasowania (ηMIS) jest większa niż 85% w całym zakresie dynamicznym warystora. Z 

drugiej strony, ηRAD wynosi 100%, gdy θRAD = 9o (VR = 20 VDC) i spada do 52%, gdy wiązka jest skierowana 

pod większym kątem θRAD = 30o (VR = 5 VDC). Gdy wiązka skanuje od 9o do 30o, wydajność strat 

dielektrycznych ηDIE spada z 90% do 50%, ponieważ pole elektryczne jest skoncentrowane w podłożu 

HIS w reżimie PMC. Ponadto gęstość prądu płynącego przez diody wzrasta, co prowadzi do wyższych 

strat związanych z rezystancją szeregową diody. To zachowanie z kolei znacznie zmniejsza ηVAR wraz ze 

wzrostem θRAD, jak pokazano na rysunku 14b. Gdy wiązka skanuje w kierunku ognia końcowego, tj. 

wraz ze wzrostem θRAD, absorpcja HIS wzrasta, a ρHIS gwałtownie spada. Wartość |ρHIS| wynosi 0,3 dla 

θRAD = 34o. Wynik ten jest związany z dużą zmianą fazy HIS, gdy antena pracuje bardzo blisko rezonansu 

PMC. Ze względu na degradację wydajności promieniowania trybu upływu i wzrost strat rezystancji 

waraktora, wzmocnienie spada przy dużych kątach skanowania. Ta funkcja oczywiście ogranicza 

skanowanie wiązki do kątów oddalonych od kierunku końcowego. 

Rekonfigurowalny okresowo laser LWA oparty na SIW 



Wiązka emitowana przez rekonfigurowalny, jednowymiarowy laser LWA FP może skanować tylko w 

kierunku do przodu, ponieważ stała propagacji jest dodatnia. Aby zapewnić skanowanie wiązki 

zarówno w kierunku do przodu, jak i do tyłu, stała propagacji musi mieć zarówno wartości dodatnie, 

jak i ujemne podczas rekonfiguracji struktury fizycznej. Rekonfigurowalny okresowo laser LWA 

zapewnia takie rozwiązanie. Nieskończenie długi, okresowy laser LWA o okresie P miałby pola apertury, 

które byłyby okresowe przestrzennie. Stałą fazową dla n-tej harmonicznej można wyrazić jako: 

 

gdzie β0 i βn to odpowiednio stałe fazowe podstawowego modu harmonicznego i modu harmonicznego 

n-tego rzędu. Zatem kąt wiązki głównej dla każdej harmonicznej przestrzennej można w przybliżeniu 

obliczyć jako: 

 

gdzie θn jest kierunkiem wiązki n-tej harmonicznej. Z równania (7.7) wynika, że jeśli wybrano 

harmoniczną fal wolnych, na przykład n = −1, i zmieniono okres P, to stała propagacji zmieniłaby się z 

ujemnej na dodatnią wraz ze wzrostem P. Zatem kierunek wiązki θn zmieniłby się z kierunku 

wstecznego na do przodu. Ponadto, gdyby udało się stłumić wszystkie mody z wyjątkiem pożądanego, 

uzyskano by pojedynczą wiązkę LWA zdolną do skanowania wstecznego do przodu. 

Konfiguracja anteny i projekt elementu 

Konfigurowalna okresowo antena LWA oparta na konfiguracji zintegrowanego falowodu (SIW) z 

podłożem jest przedstawiona na rysunku 15a . 

 

 



Podłoża 1 i 2 to Rogers RT/Duroid 6006 (εr = 6,15) o grubości odpowiednio 2,54 i 1,27 mm. Struktura 

zasilania falą bieżącą oparta jest na siatce krystalicznej (SIW), która składa się z warstw metalowych 1 

i 2 oraz podłoża 1, jak pokazano na rysunku 15b. Grubość miedzi (35 μm) jest również uwzględniona w 

symulacjach tego modelu. Na warstwie metalowej 3 znajdują się dwa układy elementów łatkowych; są 

to elementy promieniujące, wzbudzane przez pola wyciekające z siatce krystalicznej (SIW) przez 

szczeliny sprzęgające na warstwie metalowej 2. Łącznie jest 54 elementów łatkowych. Okres jednego 

rzędu elementów wynosi 10 mm. Wprowadzając przesunięcie o 5 mm dla drugiego rzędu, uzyskuje się 

równoważny okres p0 = 5 mm w kierunku y. Długość ta stanowi połowę pierwotnego okresu, 10 mm. 

Jest to bardzo korzystny wybór, ponieważ im mniejsze jest p0, tym większą elastyczność można 

uzyskać, zmieniając okres P poprzez rekonfigurację długości komórki elementarnej, zapewniając w ten 

sposób większą elastyczność sterowania wiązką. Strukturę każdego elementu łatkowego pokazano na 

rysunku 16a.  

 

Na łatce wytrawione są dwa symetryczne, przypominające hantlę rowki, które są wzbudzane przez 

wytrawioną na górnej powierzchni SIW (warstwa metalu 2) szczelinę sprzęgającą w kształcie litery H. 

Ta konkretna struktura ma tę zaletę, że jest mniejsza w porównaniu do konwencjonalnych łatek. Jej 

konstrukcja wynika z koncepcji związanych z elektrycznie małymi antenami inspirowanymi 

metamateriałami. Łatka skutecznie realizuje miniaturyzację dzięki obecności wytrawionych na niej 

szczelin o różnych kształtach . Wąska szczelina hantli wprowadza równoważną pojemność, a metalowa 

część obok elips szczeliny w kształcie hantli wytwarza równoważną indukcyjność. Obok łatki znajduje 

się pasek pasożytniczy. Zwarty słupek na jednym końcu paska zwiększa równoważną długość 

rezonansową paska, generując silne sprzężenie z łatką, a tym samym obniżając jej częstotliwość 

rezonansową. Drugą rolą zwartego styku jest działanie jako wspólna elektroda połączona równolegle 

do polaryzacji diod PIN (BAR50-02L) na pasku pasożytniczym, tj. działa on również jako przełącznik 

binarny. Opracowano model obwodu zastępczego pokazany na rysunku 16b, a jego częstotliwość 

rezonansową łatwo uzyskano. Gdy dioda jest spolaryzowana w kierunku przewodzenia (używając 

rezystancji 4 Ω w symulacji), przełącznik na rysunku 6b jest włączony. Pomiędzy łatką a paskiem 

pasożytniczym występuje silne sprzężenie, powodując przesunięcie częstotliwości roboczej łatki. Z 

drugiej strony, gdy dioda nie jest spolaryzowana, jest to reprezentowane przez równoległe połączenie 



pojemności 0,08 pF i rezystancji 3,5 kΩ. Gdy przełącznik na rysunku 16b jest wyłączony, prądy 

indukowane na pasku pasożytniczym są bardzo słabe i mają niewielki wpływ na częstotliwość roboczą 

łatki. Linia polaryzacji prądu stałego jest ułożona w kierunku x i podzielona na sekcje za pomocą dwóch 

cewek indukcyjnych (0402HP-8N7X) w celu dławienia przepływających przez nią prądów RF i 

zmniejszenia polaryzacji krzyżowej. Moc promieniowana z jednego elementu wzbudzonego mocą 

wejściową 1 mW jest przedstawiona na rysunku 17 jako funkcja częstotliwości źródła z włączoną i 

wyłączoną diodą PIN.  

 

Jeśli dioda PIN jest wyłączona, tj. nie jest spolaryzowana, częstotliwość robocza elementu wynosi 5 

GHz i uzyskuje się wartość szczytową mocy promieniowanej (ciągła czarna linia). Jeśli dioda PIN jest 

spolaryzowana w kierunku przewodzenia (przerywana czerwona linia), częstotliwość robocza 

przesuwa się do 5,2 GHz, a moc promieniowana przy 5 GHz jest bardzo niska. W związku z tym można 

ją uznać za stan niepromieniujący przy 5 GHz. Dlatego element może być przełączany między stanami 

binarnymi, tj. stanem aktywnym „1” (dioda nie jest spolaryzowana) i stanem nieaktywowanym „0” 

(dioda jest spolaryzowana w kierunku przewodzenia). Zaletą tej konstrukcji elementu jest to, że gdy 

jest aktywowany, tj. dioda jest w stanie WYŁĄCZONYM. Dlatego strata omowa przy 5 GHz jest bardzo 

niska, ponieważ prąd płynący przez diodę jest bardzo mały. Z drugiej strony, gdy element nie jest 

aktywowany, tj. dioda jest spolaryzowana w kierunku przewodzenia, strata powodowana przez diodę 

jest duża. Jednak przesuwa to częstotliwość szczytową do 5,2 GHz, gdzie wartość szczytowa jest 

znacznie niższa.  W rezultacie całkowita strata przy częstotliwości roboczej 5 GHz pozostaje niewielka 

i w rzeczywistości można ją ograniczyć do pomijalnego poziomu. Rysunek 17 wskazuje również, że 

występuje kolejny szczyt przy 4,48 GHz, gdy dioda nie jest spolaryzowana, oraz przy 4,58 GHz, gdy jest 

spolaryzowana w kierunku przewodzenia. Szczyty te są spowodowane innym modem rezonansowym 

pasma. Rysunek 18 przedstawia rozkład prądu na paśmie odpowiednio przy 5,0 i 4,48 GHz, gdy dioda 

nie jest spolaryzowana. 



 

 

Rysunek 18a pokazuje, że główny mod jest rezonansowy w kierunku y przy 5 GHz. Rysunek 18b 

pokazuje, że drugi rezonans występuje w kierunku x. Jego częstotliwość rezonansowa jest głównie 

określona przez długość w1. 

Tłumienie harmonicznych wyższego rzędu 

Zachowanie transmisyjne falowodu (SIW) przedstawionego na rysunku 15 jest podobne do zachowania 

się falowodu prostokątnego o szerokości równoważnej 23,6 mm. Mod TE10 jest jedynym trybem 

transmisyjnym opartym na wymiarach falowodu (SIW). Jego stała fazowa β0 = 223,2 rad/m przy 

częstotliwości 5,0 GHz. Przy dwóch ograniczeniach 

 

gdzie βn = β0 + n(2π/P) jest stałą propagacji n-tego modu, a wraz z równaniem (7.7) określają warunek 

dla okresu P, aby uzyskać promieniowanie monoharmoniczne: 

 

Podstawiając wartości β0 i k0 przy częstotliwości 5,0 GHz do równania (7.10), warunek 

monoharmoniczny przyjmuje wartość 19,2 mm < P < 38,3 mm. Rysunek 19 przedstawia zależności 

między kątem skanowania θn a P uzyskane z równania (7.8) dla czterech harmonicznych: n = −1, −2, −3, 

−4.  



 

Szare pole wskazuje obszar monoharmoniczny. Odpowiedni zakres skanowania wynosi od −90 do 34o. 

Gdy P jest większe niż 38,3 mm, tj. θ−1 > 34o, pojawi się harmoniczna n = −2, a warunek 

monoharmoniczny zostanie naruszony. Zatem maksymalny kąt skanowania tego układu 

monoharmonicznego nie może przekroczyć 34o. Znormalizowane wzorce sterowania wiązką w 

obszarze monoharmonicznym przedstawiono na rysunku 20. 

 

Okres P musi być całkowitą wielokrotnością okresu elementu p0. Wartości P wybrano odpowiednio 

jako 4p0 (20 mm), 5p0 (25 mm), 6p0 (30 mm), 7p0 (35 mm), 8p0 (40 mm) i 9p0 (45 mm), aby zilustrować 

skanowanie wiązką. Można zauważyć, że wiązki ⑤ i ⑥ mają oczywiste harmoniczne n = −2 zawarte 

przy tych pikach pojawiających się odpowiednio przy −60o i −32o, ponieważ P = 8p0, 9p0 wypada poza 

obszar monoharmoniczny. Dlatego tylko cztery wiązki ① do ④ mogą zostać wygenerowane, zanim 

zostanie przekroczony obszar harmoniczny n = −1 i wystąpi harmoniczna n = −2. Zatem zakres kąta 

skanowania jest ograniczony do zakresu: od -60o do -25o. Aby pokonać ograniczenie promieniowania 

monoharmonicznego, opracowano metodę tłumienia harmonicznych przestrzennych wyższego rzędu. 

Celem jest rozszerzenie zakresu skanowania monoharmonicznego do czerwonego obszaru na rysunku 

19. Należy zauważyć, że wszystkie wzorce omawiane wcześniej opierają się na założeniu, że każdy 

element układu jest izotropowym źródłem punktowym o charakterystyce dookólnej. Jeśli weźmiemy 



pod uwagę charakterystykę promieniowania każdego elementu, zakres skanowania ulegnie 

zmniejszeniu. Zasada metody opracowanej w celu wydłużenia kąta skanowania jest zilustrowana na 

rysunku 21.  

 

Nowy układ elementów (zielone pola z przerywanymi strzałkami). Położenie każdego z jego elementów 

jest przesunięte o Δy względem elementów układu oryginalnego (zaznaczonych na czerwono). 

Załóżmy, że n-ta harmoniczna ma zostać wyeliminowana. Zależność fazowa między polami 

promieniowania układu oryginalnego a nowo dodanym układem jest uzyskiwana w kierunku wiązki n-

tej harmonicznej jako: 

 

gdzie różnica faz jest nieparzystą wielokrotnością π. Podstawiając równania (7.7) i (7.8) do równania 

(7.11), odległość przesunięcia wynosi 

 

gdzie nsup jest rzędem harmonicznej, która ma zostać wytłumiona. Wartości Δy dla kilku ujemnych 

harmonicznych podsumowano w tabeli 1. 

 

 

W związku z tym promieniowanie dalekiego pola harmonicznej nsup można wyeliminować, 

wprowadzając wskazane przesunięcie położenia dodatkowego elementu z pierwotnej tablicy. Na 

przykład, jeśli ma zostać wytłumiony mod nsup = −1, to nowy układ elementów powinien zostać 

wprowadzony z przesunięciem położenia Δy = ∓P/2 . Podobnie, tłumienie harmonicznej nsup = −2 jest 

realizowane poprzez wybranie Δy = ∓P/4 lub ∓3P/4 . Ten wybór jest bardzo przydatny dla typowych 

okresowych LWA, ponieważ rozszerza ich zakresy skanowania poza obszar monoharmoniczny. Co 

więcej, jeśli harmoniczne n = −2 i –3 występują jednocześnie, tłumienie harmonicznej nsup = −3 pomoże 

dodać więcej wiązek monoharmonicznych do generowanych przez harmoniczną n = −2. Zauważono 

również, że wszystkie harmoniczne nieparzystego rzędu można tłumić za pomocą Δy = ∓P/2. 



Teoretycznie, ciągłe skanowanie pełnej przestrzeni od −90o do 90o można osiągnąć tą metodą, jeśli 

zastosowano źródła izotropowe i możliwy był dowolny okres P. Jednak te dwa założenia są trudne do 

zrealizowania w praktyce. Dlatego skanowanie wiązką można uzyskać tylko w ograniczonym zakresie, 

a wiązki mogą występować tylko pod dyskretnymi kątami z rekonfigurowalnymi okresowo LWA. 

Metodę tłumienia harmonicznych można również wyjaśnić z perspektywy współczynnika macierzy 

(AF). Ten punkt widzenia zilustrowano na rysunku 22.  

 

Biorąc za przykład przypadek P = 8p0, spośród 54 elementów LWA wybrano siedem elementów 

promieniujących, przedstawionych na rysunku 15. Zestaw ten jest w przybliżeniu równoważny 

siedmioelementowej matrycy przedstawionej na rysunku 22a (czerwone pola) z odstępem między 

elementami P = 8p0 i stałą fazową zasilania szeregowego β0 = 223,2 rad/m. Następnie wprowadza się 

nową matrycę (dodatkowe zielone pola), której położenie jest przesunięte o Δy względem oryginalnej 

matrycy. Jeśli te dwie matryce potraktujemy jako dwa duże „elementy”, uzyskamy nową matrycę 1 × 

2 z odstępem Δy = P/4 między nimi. Zatem charakterystyka promieniowania całej 14-elementowej 

matrycy jest iloczynem charakterystyki dużych „elementów” i współczynnika AF. Rysunek 22b 

przedstawia wzór AF, podczas gdy rysunek 22c przedstawia wzory „elementu” i całego układu. Wzór 

AF na rysunku 22b ma wyraźne zero w kierunku θ = −60o, co odpowiada kątowi wiązki harmonicznej n 

= −2 pokazanym na rysunku 22c. Dlatego iloczyn wzoru elementu i wzoru AF spowoduje zero we wzorze 

całego układu w kierunku θ = −60o. Ten wynik (czerwona krzywa) jest potwierdzony na rysunku 22c. 

Należy również zauważyć, że na rysunku 22c wiązka wygenerowana przy θ = 39o z harmonicznej n = −1 

nie jest pod wpływem AF, ponieważ, jak wskazano na rysunku 22b, wynosi 0 dB przy θ = 39o. W ten 

sposób, po stłumieniu wiązki harmonicznej n = −2, harmoniczna n = −1 stała się jedynym modem 

promieniującym. Aby dodatkowo zilustrować skuteczność techniki tłumienia, usunięcie harmonicznej 

n = −1 wyjaśniono za pomocą podejścia AF na rysunku 23.  



 

Wprowadzono nową matrycę z przesunięciem położenia Δy = P/2 względem oryginalnej matrycy. 

Złożona matryca ma wzór AF pokazany na rysunku 23a. Zero jest generowane w kierunku θ = 39o, co 

odpowiada kątowi wiązki harmonicznej n = −1 pokazanym na rysunku 23b. W ten sposób harmoniczna 

n = −1 została stłumiona, co również zilustrowano na rysunku 23b. Z drugiej strony, wiązka z 

harmonicznej n = −2 przy θ = 60o pozostaje i jest zwiększana w wyniku AF pokazanego na rysunku 23a. 

W związku z tym harmoniczna n = −2 staje się jedynym modem promieniującym, a promieniowanie 

monoharmoniczne jest ponownie realizowane. Podsumowując, wprowadzenie dodatkowego układu 

okazało się skuteczną metodą pokonania ograniczeń promieniowania monoharmonicznego. Obszar 

skanowania wiązki monoharmonicznej można rozszerzyć dzięki temu podejściu poprzez tłumienie 

harmonicznych wyższego rzędu, co w konsekwencji może znacznie zwiększyć zakres skanowania wiązki 

okresowych LWA. Chociaż została ona zilustrowana tutaj za pomocą idealnego modelu, metoda ta 

może być wykorzystana do rozszerzenia zakresu skanowania praktycznych okresowych LWA. Ponadto 

nadaje się ona również do tłumienia listków kratowych w innych typach układów antenowych. 

Stany aktywacji elementów i właściwości skanowania 

Aby w praktyce stłumić daną harmoniczną, elementy promieniujące konstrukcji muszą być 

skonfigurowane tak, aby miały dobrze zdefiniowane stany, a także muszą być dostępne środki do ich 

aktywacji i dezaktywacji. Aby zilustrować zasady aktywacji, podano dwa przykłady oparte na tablicach 

P = 8p0 i P = 15p0. Załóżmy, że „1” i „0” wskazują, czy element jest aktywowany, czy nie. 

Przykład 1 

Tłumienie harmonicznej n = −2, gdy P = 8p0 

Załóżmy, że istnieją dwa stany elementów o tym samym okresie P = 8p0: 

Stan 1: 1 0 1 0 0 0 0 0 1 0 1 0 0 0 0 0… 

Stan 2: 1 1 1 1 0 0 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0… 

Oznacza to, że w każdym okresie ośmiu jednostek w stanie 1 aktywowana jest jedna jednostka, a w 

stanie 2 dwie. Nowo aktywowane elementy (kursywa „1”) dla obu stanów występują w odległości Δy 

= P/ 4 = 2p0 od pierwotnego układu. Dlatego oba stany mogą generować ten sam znormalizowany wzór 

promieniowania z tłumioną harmoniczną n = −2. Jednak ich natężenia promieniowania są różne, 

ponieważ oba stany mają różną całkowitą liczbę aktywowanych elementów. Przy stłumieniu 

harmonicznej n = −2 możliwe jest uzyskanie większej liczby wiązek w obu stanach, a obszar 

promieniowania monoharmonicznego ulega rozszerzeniu, jak wyjaśniono w odniesieniu do rysunku 

19. 



Przykład 2 

Tłumienie harmonicznej n = −3 przy P = 15p0 

Chociaż zakres skanowania został rozszerzony w przykładzie 1, nadal istnieje potencjał uzyskania 

jeszcze większej liczby wiązek pokrywających całą przestrzeń, jeśli promieniowanie monoharmoniczne 

jest realizowane przy użyciu harmonicznej n = −2. LWA przy P = 15p0 jest traktowane jako przykład 

ilustrujący, jak można stłumić harmoniczną n = −3, aby uzyskać obszar promieniowania 

monoharmonicznego oparty na harmonicznej n = −2. Oryginalny stan dla P = 15p0 został wybrany jako: 

100000000000000100000000000000… 

Znormalizowany wzór promieniowania w tym stanie pokazano na rysunku 24 (czarna krzywa). 

 

Ma on trzy wyraźne wiązki skierowane na θ = 32o, −16o, −90o. Są one generowane odpowiednio przez 

harmoniczne n = −2, −3, −4. Chociaż harmoniczna n = −4 była modą niepromienistą na rysunku 19, 

generuje ona silny płat wsteczny jako płat boczny przy θ = −90o dla tej większej macierzy opartej na P 

= 15p0. Aby uzyskać zakres promieniowania monoharmonicznego oparty na harmonicznej n = −2, 

harmoniczna n = −3 musi zostać stłumiona. Co więcej, wydajność uległaby poprawie, gdyby 

jednocześnie udało się zmniejszyć płat generowany przez harmoniczną n = −4. W związku z tym w tym 

celu zaproponowano cztery następujące stany. 

Stan 1: 1011000000000000101100000000000… 

Stan 2: 11111000000000011111000000000… 

Stan 3: 111000001100000111000001100000… 

Stan 4: 111100001110000111100001110000… 

W stanach 1 i 2 wymagane jest przesunięcie Δy = P/6 = 2,5p0, aby stłumić harmoniczną n = −3. Jednak 

„2,5p0” nie jest całkowitą wielokrotnością odstępu między elementami p0. W konsekwencji, dwa nowe 

elementy muszą zostać aktywowane w Stanie 1 w ciągu jednego okresu 15 elementów (jak wskazano), 

aby wytworzyć równoważny „środek” w odległości 2,5p0 od pierwotnie aktywowanego elementu. 

Podobnie, w Stanie 2 występują trzy nowo aktywowane elementy, aby wygenerować równoważny 

„środek” w odległości 2,5p0 od „środka” pierwszych dwóch elementów. Znormalizowane wzorce 

generowane przez Stany 1 i 2 są zilustrowane na Rysunku 24a. Obserwuje się, że wiązka generowana 

przez harmoniczną n = −3 przy θ = −16o jest tłumiona w obu tych stanach. Niemniej jednak, ich pola 

promieniowania nie mogą zostać całkowicie anulowane przez siebie w kierunku wiązki harmonicznej 



n = −3, ponieważ liczba nowo aktywowanych elementów jest różna od liczby elementów pierwotnych. 

Należy zauważyć, że redukcja harmonicznej n = −3 wynosi tylko −8,2 dB w stanie 1 i jest znacznie lepsza 

w stanie 2. Ta poprawa występuje, ponieważ liczba nowo aktywowanych elementów w stanie 2 jest 

stosunkowo bliższa liczbie pierwotnej, tj. stosunek liczbowy wynosi 3/2, a nie 2/1, jak w stanie 1. 

Przesunięcie położenia Δy = P/2 = 7,5p0 nowo aktywowanych elementów w stanach 3 i 4 jest 

wykorzystywane do tłumienia harmonicznej n = −3. Podobnie jak w stanach 1 i 2, tylko równoważne 

„centra” osiągają ten nowy układ odstępów. Znormalizowane wzorce generowane przez stany 3 i 4 są 

zilustrowane na rysunku 24b. Porównując wzorzec dla stanu 3 z wzorcem dla stanu 2 na rysunku 7.24a, 

można zaobserwować podobne efekty tłumienia wiązki przy θ = −16o. Dlatego potwierdzono, że 

zarówno Δy = P/6, jak i Δy = P/2 można wykorzystać do tłumienia emisji harmonicznych n = −3. Należy 

zauważyć, że nie tylko harmoniczna n = −3, ale także harmoniczna n = −4 jest dramatycznie tłumiona 

w stanie 4. Efekt ten wyjaśniono, dzieląc pierwsze cztery elementy na dwie grupy (elementy 1 i 2 oraz 

elementy 3 i 4), których „środki” mają odstęp 2p0. To przesunięcie jest bliskie wymogowi tłumienia na 

harmonicznej n = −4, tj. Δy = P/8 = 1,875p0. Jednakże z powodu tej różnicy między praktycznym Δy (2p0) 

a idealnym Δy (1,875p0), płat harmonicznej n = −4 nie może zostać całkowicie wyeliminowany. 

Wreszcie, Stan 4 jest wybierany do tłumienia harmonicznej n = −3, gdy P = 15p0. Te przykłady dają 

ostateczny schemat aktywacji podany w Tabeli 2.  

 

Dla każdego okresu P można uzyskać więcej wiązek monoharmonicznych poprzez tłumienie 

określonych harmonicznych przestrzennych wyższego rzędu. Łącznie wybrano 15 wiązek, aby pokryć 

zakres skanowania. Każda wiązka jest oznaczona numerem sekwencyjnym, aby ułatwić jej odróżnienie 

od innych. Rysunek 25 przedstawia znormalizowane wzorce monoharmonicznych wiązek sterowanych.  



 

Kąty skanowania dla wszystkich tych wiązek podsumowano na Rysunku 26.  

 

Pokazuje on, że skanowanie może odbywać się w zakresie od −60o do 78o, który jest znacznie szerszy 

niż przypadek pokazany na rysunku 22. Niemniej jednak, należy ponownie zauważyć, że ten zakres 

skanowania uległby zmniejszeniu, gdyby uwzględniono rzeczywiste wzorce elementów. Na koniec 

można stwierdzić, że przedstawiona metoda tłumienia harmonicznych wyższego rzędu może znacząco 

zwiększyć zakres skanowania wiązki dla okresowych LWA. Należy zauważyć, że w zasadzie można by 

wygenerować więcej wiązek, gdyby zastosować inne okresy niecałkowite. Co więcej, gdyby można było 

wygenerować mniejsze elementy o krótszym okresie p0, zapewniłoby to większą elastyczność w 

uzyskiwaniu większej liczby wiązek dopasowanych do pożądanych kierunków. Chociaż metoda ta 

została zweryfikowana jedynie w przypadku idealnego modelu układu punktowych (izotropowych) 

promienników, została ona z powodzeniem zastosowana w praktycznym, okresowym LWA. Należy 

również zauważyć, że ta metoda tłumienia nadaje się również do eliminacji płatów kratowych we 

wzorcach układu. 

Wyniki i dyskusja 

Przeanalizowano charakterystykę radiacyjną rzeczywistych elementów opracowanych dla prototypu 

rekonfigurowalnego okresowo LWA, a wyniki eksperymentalne uzyskane dla całego prototypu zostały 



szczegółowo opisane. W prezentowanych symulacjach uwzględniono straty w przewodzeniu i 

dielektryku. Opracowano moduł FPGA do sterowania stanami pracy macierzy. Wyniki pomiarów 

weryfikują zasady jego projektowania i symulowane charakterystyki wydajnościowe. 

Wzór elementów i prototyp anteny 

Wracając do rekonfigurowalnej okresowo komórki elementarnej LWA przedstawionej na rysunku 16, 

pole elektryczne ze struktury prowadzącej koncentruje się głównie na prostym odcinku szczeliny w 

kształcie hantli o długości w2 ze względu na związane z nią efekty pojemnościowe. W związku z tym 

pole emitowane przez łatkę jest bardziej zbliżone do pola emitowanego przez równoważne prądy 

magnetyczne w szczelinie. Znormalizowany wzór niespolaryzowanej komórki elementarnej przy 5 GHz 

pokazano na rysunku 27 i porównano go ze wzorcami wypromieniowanymi przez izotropowe źródło 

punktowe (wzór dookólny, czarna krzywa półkolista) i nieskończenie małe źródło elementu prądu 

magnetycznego (niebieska zamknięta krzywa) w pobliżu płaszczyzny uziemienia.  

 

Wzór łatki jest w rzeczywistości bliższy wzorca źródła izotropowego; ma bardzo szeroką szerokość 

wiązki 3 dB, 148o . Ta cecha jest ważna dla osiągnięcia pożądanego szerokokątnego skanowania wiązki. 

Zoptymalizowane, rekonfigurowalne okresowo skanowanie wiązki LWA przedstawione na rysunku 15 

zostało wytworzone za pomocą obróbki PCB. Zdjęcia tego prototypu przedstawiono na rysunku 28.  

 



Podłoża 1 i 2 pokazano na rysunku 28a wraz z platformą sterowania FPGA. Rysunek 28b przedstawia 

widok z góry i z tyłu zmontowanej anteny. Dwa podłoża są zamontowane na aluminiowej podstawie w 

celu ułatwienia pomiaru. Dwa rzędy śrub nylonowych są ustawione wzdłuż krawędzi, aby wzmocnić jej 

stabilność mechaniczną. Platforma FPGA została specjalnie opracowana do sterowania stanami 

anteny. Jak pokazano na rysunku 28b, jest ona zamontowana na spodzie aluminiowej podstawy, co 

zapewnia kompaktową integrację. Wybrano układ FPGA (Xilinx XC3S50AN-4TQG144C). Jego 54-

stykowe wyjścia napięciowe zostały wygenerowane w celu sterowania 54 elementami patch. Ponieważ 

wszystkie diody w komórkach elementarnych są połączone równolegle, wszystkie współdzielą ten sam 

biegun ujemny obwodu polaryzacji poprzez zwarty zacisk w każdym elemencie. Napięcia sterujące są 

przyłożone do dodatnich biegunów diod. Zastosowano 54 diody LED w celu ułatwienia monitorowania 

stanów aktywacji diod. Rezystory ograniczające prąd zostały zastosowane w celu zapewnienia 

stabilności diod LED. 

Wzory promieniowania i parametry S 

Wiązki emitowane przez antenę były skanowane poprzez sterowanie stanami diod PIN. Antena 

zrealizowała 15 wiązek w zakresie skanowania 137°, od -52° w kierunku źródła do 85° w kierunku 

przewodzenia. Symulowane i zmierzone znormalizowane wzory przedstawiono odpowiednio na 

rysunkach 29 i 30.  

 



 

Uzyskano skanowanie wiązki w kierunku burty. Symulowana wiązka ⑥ (czarna krzywa) wskazuje 

kierunek burty. Stwierdzono, że częstotliwość robocza odpowiadająca zmierzonemu wzmocnieniu 

szczytowemu została przesunięta do 4,87 GHz dla wszystkich stanów aktywacji. Wynik ten przypisano 

niedokładnemu przetwarzaniu PCB. Ponadto dławiki mogły nie zapewnić idealnej izolacji prądów RF, 

co miałoby wpływ na częstotliwość roboczą. Rzeczywiste dławiki (induktory) działają jako równoległe 

rezonatory LC i generują bardzo duże impedancje, podczas gdy sąsiednie części na płytce, takie jak 

połączenia lutowane, wpływają przede wszystkim na pojemność. W związku z tym zmierzone 

znormalizowane wzorce na rysunku 30 podano dla częstotliwości 4,87 GHz. Zauważono, że zmierzony 

zakres skanowania wynosił od -60° do 73°, co jest wartością mniejszą niż symulowana. Wynik ten 

przypisano dużej zmianie częstotliwości roboczej. Należy zauważyć, że tylko 15 wiązek wyraźnie 

pokazuje wydajność skanowania wiązki tego rekonfigurowalnego okresu LWA. W rzeczywistości można 

wytworzyć więcej wiązek, aby uzyskać dokładniejsze pokrycie danego zakresu kątowego, odpowiednio 

dobierając okres P i stosując opracowaną metodę tłumienia wszelkich niepożądanych harmonicznych. 

Rezultatem byłyby bardziej sterowane wiązki o znacznie gęstszych odstępach kątowych. Symulowane 

wartości wzmocnienia w kierunkach wiązki głównej dla wszystkich charakterystyk przy 5 GHz 

pokazanych na rysunku 30 podano na rysunku 31.  

 

Maksymalne wzmocnienie wynosi 12,5 dBi przy θ = 11°, co odpowiada wiązce ⑦. Wzmocnienie w 

kierunku burtowym, wiązka ⑥, wynosi 12,0 dBi. Nieznaczna degradacja maksymalnej wartości 



burtowej jest spowodowana dobrze znanymi efektami pasma otwartego zaporowego. Niemniej jednak 

degradacja maksymalnych wartości wzmocnienia dla wskazanych 15 wiązek kierowanych nie 

przekracza 3 dB, z wyjątkiem ostatniej wiązki 15. Pełny zakres skanowania 3 dB wynosi 130°, od −52° 

do 78°. Odpowiadające zmierzone maksymalne wartości wzmocnienia przy 4,87 GHz podano również 

na rysunku 31. Zmierzone wzmocnienie jest niższe niż wzmocnienie symulowane, ale degradacja jest 

mniejsza niż 1 dB dla większości kątów wiązki. Zmierzone wzmocnienie dla ostatniej wiązki wykazało 

degradację przekraczającą 3 dB. Zmierzony zakres skanowania wynosi 125°, od -60° do 65°. 

Symulowane i zmierzone kąty skanowania dla 14 wiązek, których maksymalna wartość wzmocnienia 

nie przekroczyła 3-dB, porównano na rysunku 32.  

 

Należy zauważyć, że zmierzone kierunki wiązek są nieznacznie przesunięte do mniejszych kątów w 

porównaniu z wynikami symulacji. Wynika to z faktu, że zmierzone wzorce uzyskano przy niższej 

częstotliwości. Symulowane i zmierzone maksymalne poziomy bocznych płatów (SLL) wzorców 

powiązanych z każdą ze skanowanych wiązek podano na rysunku 33.  

 



Boczne płaty wzorców nie zostały uwzględnione na rysunkach 29 i 30, aby uniknąć trudności 

wizualnych związanych z rozróżnieniem wielu nakładających się wzorców. Wartości SLL dla wiązek ④ 

do ⑨ (kątów wiązki od −20o do 27o) są niższe niż −10 dB, podczas gdy dla wszystkich pozostałych wiązek 

są niższe tylko niż −7 dB. Wadą wielu struktur LWA jest ich wrodzona dyspersyjna natura, która 

powoduje zmianę kierunków ich wiązek wraz ze zmianą częstotliwości w ich paśmie roboczym. 

Kierunek wiązek emitowanych przez rekonfigurowalne okresowo LWA przesuwa się o około 6o w 

pobliżu osi celowniczej i około 9o dla wiązek przy najszerszych kątach skanowania, gdy częstotliwość 

zmienia się z 4,9 do 5,1 GHz. W konsekwencji ten typ LWA jest bardziej odpowiedni do operacji w 

węższym podpasmie, które nie są rzadkością we współczesnych systemach komunikacyjnych. 

Konieczne są dalsze badania, aby ta klasa anten nadawała się do pracy szerokopasmowej. Rysunek 34 

przedstawia symulowane współczynniki odbicia rekonfigurowalnego okresowo LWA dla pięciu różnych 

wartości P okresu.  

 

Na rysunku 34a przedstawiono tylko pięć reprezentatywnych stanów, aby ponownie zademonstrować 

ich zachowanie i uniknąć nieuporządkowanego nakładania się krzywych. Ich współczynniki odbicia dla 

częstotliwości roboczej 5 GHz są wszystkie poniżej -10 dB. Zmierzone współczynniki odbicia dla 

częstotliwości roboczej 4,87 GHz przedstawiono na rysunku 34b. Wszystkie one również są poniżej -10 

dB. Fakt, że |S11| dla wszystkich 15 stanów jest poniżej -10 dB dla częstotliwości roboczej, zarówno dla 

wyników symulowanych, jak i zmierzonych, jest ponownie zilustrowany na rysunku 34c. Z drugiej 

strony, symulowane wartości |S21| wahają się między -7 a -10 dB; wartości zmierzone są tylko 

nieznacznie niższe od wartości symulowanych. Efekt otwartego pasma zaporowego nie jest oczywisty 

na rysunku 34. Efekt otwartego pasma zaporowego nie jest oczywisty na rysunku 34. Uważa się, że 

powodem jest dwuwarstwowa natura podłoża struktury. Podłoże 1 ma stosunkowo dużą grubość i daje 

mniejsze odbicie w każdej szczelinie w porównaniu do konwencjonalnego jednowarstwowego LWA. 



Co więcej, analiza impedancji  wskazuje, że ponieważ szczelina sprzęgająca w kształcie litery H na górze 

SIW składa się zarówno ze szczelin poprzecznych, jak i podłużnych, wydajność dopasowania impedancji 

jest lepsza niż w przypadku obecności tylko jednej szczeliny poprzecznej i może zostać poprawiona 

dzięki dalszej optymalizacji. Jednakże degradacja wzmocnienia po stronie szerokiej jest wyraźnie 

widoczna na rysunku 31, mimo że wymóg współczynnika odbicia −10 dB został spełniony. Inne metody 

mogłyby być odpowiednie do poprawy wydajności po stronie szerokiej tego projektu. Na przykład, 

metalowy słupek mógłby zostać wprowadzony wewnątrz podłoża 1 w pobliżu szczeliny sprzęgającej 

jako element dostrajający (indukcyjność bocznikowa). Mógłby on kompensować pojemność szczeliny 

sprzęgającej dla lepszego dopasowania impedancji. Oczekuje się, że stosując takie metody, efekt 

otwartego pasma zaporowego może zostać stłumiony w celu poprawy wzmocnienia 

szerokoskrzydłowego. Stała tłumienia α odpowiadająca każdej wiązce jest obliczana przy użyciu 

wartości S21, tj. α ≈ − ln |S21|/L. Symulowany i zmierzony znormalizowany wynik (α/k0) dla wszystkich 

14 wiązek jest przedstawiony na rysunku 35.  

 

Można zaobserwować, że symulowane wartości α/k0 oscylują wokół 0,03, co jest stosunkowo małą 

wartością i jest korzystne dla osiągnięcia wysokiej kierunkowości. Zmierzona krzywa pokazuje podobny 

trend, ale ma nieco wyższe wartości niż symulowane wyniki. Symulowano utratę mocy 

konfigurowalnego okresowo LWA; wyniki pokazano na Rysunku 36.  



 

 

Bilans mocy dla anteny można podzielić na cztery części: (i) moc odbitą na porcie wejściowym, którą 

można obliczyć z |S11|; (ii) moc wypromieniowana w przestrzeń swobodną, którą można obliczyć z 

całkowania pól na granicy promieniowania obszaru symulacji HFSS; (iii) moc absorbowana na 

obciążeniu zaciskowym, którą można obliczyć z |S21|; oraz (iv) moc tracona na strukturze, która 

obejmuje diody, przewodniki i dielektryki. Moc tracona jest obliczana przez odjęcie sumy (i), (ii) i (iii) 

od całkowitej mocy wejściowej. Rysunek 36 przedstawia procenty mocy części (iii) i (iv). Obserwuje się, 

że moc absorbowana na obciążeniu zaciskowym, część (iii), jest nieco wysoka, wahając się od 16 do 

21% dla różnych kierunków wiązki. Moc tracona na diodach, przewodniku i dielektryku, część (iv), jest 

wysoka, około 40–46%. Powodem tych wysokich wartości jest to, że rezystancja diod generuje wysokie 

straty omowe. Dodatkowe, oczywiste straty są spowodowane przez pola rezonansowe na miedzianym 

łacie oraz przez podłoża dielektryczne, które mają stosunkowo wysoki tangens strat, 0,0027. 

Zmniejszenie strat mocy związanych z częścią (iv) w praktycznej antenie jest na ogół dość trudne. 

Należy zauważyć, że trudno jest obliczyć straty mocy związane z diodami, przewodnikami i 

dielektrykami oddzielnie. Całkowita sprawność anteny jest również przedstawiona na rysunku 36. 

Waha się ona od 36% do 43%. Istnieje kilka metod zwiększenia sprawności anteny. Po pierwsze, pewna 

część mocy wejściowej pozostaje na końcu anteny (16–21%). Wartość S21 można znacznie zmniejszyć, 

aby poprawić sprawność, zwiększając długość anteny i dodając więcej elementów łaty. Po drugie, 

sprawność anteny można poprawić, stosując dielektryk o niskich stratach i lepsze diody. Po trzecie, 

procent mocy promieniowanej można poprawić poprzez dalszą optymalizację kształtu szczeliny 

sprzęgającej i łaty. 

Rekonfigurowalny Kompozytowy Laser Wrażeniowy (LWA) Prawoskrętny/Lewoskrętny 

Innym sposobem na wytworzenie pełnozakresowego lasera LWA skanującego jest wprowadzenie 

konstrukcji metamateriałowych, tj. materiałów sztucznych o nietypowych właściwościach, które 

można dostosować do danego zastosowania . Klasyczny obwód zastępczy typu T, reprezentujący 

dobrze znaną jednowymiarową (1-D) strukturę jednostki CRLH, przedstawiono na rysunku 7.37 .  

 



 

Indukcyjność LR i pojemność CR są związane z właściwościami konwencjonalnej prawoskrętnej (RH) linii 

transmisyjnej, a umiejscowienie indukcyjności LL i pojemności CL prowadzi do właściwości lewoskrętnej 

(LH) linii transmisyjnej. Rezystor Rs oznacza straty promieniowania z komórki elementarnej. Stała 

fazowa β bezstratnej komórki elementarnej CRLH w nieskończonej okresowej linii transmisyjnej: 

 

jest stosowany do teoretycznej analizy wersji o niskich stratach. Warunek zrównoważony, w którym 

nie ma przerwy między częściami RH i LH krzywej dyspersji, jest osiągany, gdy LR/CR = LL/CL . Rozważmy 

LWA skonstruowany jako skończony szereg komórek elementarnych CRLH. Równanie (7.13) wskazuje, 

że wiązka główna może być skanowana przy stałej częstotliwości f0 i okresie P, zmieniając wartości f 

  w spójny sposób. Staje się to bardziej widoczne, gdy stałą fazową  wyrazimy przy 

określonej częstotliwości f0 jako 

 

gdzie ω0 = 2πf0. Wówczas kąt rozwarcia wiązki głównej można wyrazić wzorem: 

 

gdzie k0(f0) jest liczbą falową w przestrzeni swobodnej przy f0. 

Analiza parametryczna 

Z równań (7.14) i (7.15) wynika, że stałą propagacji , a tym samym kąt skanowania LWA, można 

zmienić, zmieniając częstotliwość roboczą f0 lub parametry obwodu CRLH  To ostatnie 

można zrealizować, wprowadzając zestaw elementów przełączających, takich jak diody PIN lub diody 

waraktorowe, do zmiany ich wartości i sterując nimi elektronicznie. Aby zilustrować tę koncepcję, 

wartości parametrów obwodu ustalono na  a 

okres (długość komórki elementarnej) przyjęto jako P = 14 mm. Obliczając stałą propagacji jako funkcję 

częstotliwości, uzyskuje się krzywą dyspersji. Stała propagacji  osiąga zarówno wartości dodatnie, 

jak i ujemne dla konfiguracji CRLH. Istnieje przerwa pasmowa w częstotliwościach, gdy  = 0, chyba 

że spełniony jest warunek równowagi. Wraz ze zmianą wartości parametrów obwodu komórki 

elementarnej, otrzymuje się inną krzywą dyspersji dla każdego nowego zestawu parametrów obwodu. 

Rysunek 38 przedstawia diagramy dyspersji dla różnych wartości .  



 

 

Należy zauważyć, że pokazane są tylko dodatnie wartości stałej propagacji. Wszystkie punkty powyżej 

linii powietrza (światła) odpowiadają falom, które będą się rozprzestrzeniać w powietrzu od układu. 

Części lewoskrętne (LH) (prawoskrętne [RH]) to krzywe, dla których częstotliwość maleje (rośnie) wraz 

ze wzrostem β. Można zauważyć, że gdy  uzyskuje się ciągłe przejście przy 5,0 GHz bez 

żadnej przerwy między częściami LH i RH. Jest to punkt równowagi w tym przypadku. Zatem 

równoważny CRLH LWA byłby w stanie emitować wiązkę szerokostronną, a także wiązki zarówno w 

kierunku do przodu, jak i do tyłu. Gdy  zostanie zmniejszone z 0,508 do 0,25 nH, zarówno RH, jak i 

LH części krzywej dyspersji przesuną się w górę częstotliwości. Z drugiej strony, gdy  wzrośnie z 0,508 

do 0,75 nH, obie przesuną się w dół. Należy zauważyć, że „nieoptymalna” indukcyjność, a zatem 

niezrównoważona komórka elementarna, doprowadziłaby do przerwy w krzywej dyspersji, a zatem 

wystąpiłby obszar „przerwy stop” wokół kierunku szerokobocznego, tj. żadne promieniowanie nie 

byłoby emitowane prostopadle do LWA. Ponadto należy zauważyć, że dwie zielone linie poziome 

reprezentujące dwie różne stałe częstotliwości przecinają kilka części RH lub LH. W konsekwencji 

można osiągnąć skanowanie do przodu lub do tyłu o stałej częstotliwości przy dwóch różnych 

częstotliwościach. Rysunek 7.39 przedstawia krzywe dyspersji uzyskane, gdy zmieniane są zarówno 

, jak i .  

 



Ustal częstotliwość roboczą anteny na 5,0 GHz. Gdy , otrzymujemy  

przy 5 GHz, co pozwala na uzyskanie promieniowania szerokostronnego. Gdy  zmniejszamy 

odpowiednio do (0,25 nH, 0,55 pF), zarówno część LH, jak i RH krzywych dyspersji przesuwają się w 

górę i pojawia się przerwa pasmowa. Zatem  przy 5,0 GHz daje kierunek wiązki głównej do tyłu. Z 

drugiej strony, gdy  zwiększamy do (0,75 nH, 0,8 pF), zarówno część LH, jak i RH przesuwają się 

w dół, co wskazuje, że  przy 5,0 GHz realizuje kierunek wiązki głównej do przodu. Te przykłady 

pokazują, że można uzyskać ciągłe skanowanie wiązki od kierunku wstecznego do przedniego przez 

wiązkę szerokostronną ze stałą częstotliwością, jednocześnie zmieniając wartości  i . Wreszcie, 

zbadano również wpływ na krzywe dyspersji jednoczesnej zmiany trzech parametrów obwodu, jak 

pokazano na rysunku 40.  

 

Gdy  (0,508 nH, 0,635 pF, 1,6 nH), wiązka jest skierowana w kierunku szerokobocznym 

przy częstotliwości 5,0 GHz ze stałą fazową . Gdy wszystkie ich wartości zostaną zmniejszone do 

(0,35 nH, 0,55 pF, 1,3 nH), zarówno krzywe dyspersji LH, jak i RH przesuwają się w górę, dając  i 

kierunek wiązki do tyłu przy częstotliwości 5,0 GHz. Z drugiej strony, gdy  zostaną 

zwiększone do (1,3 nH, 1,1 pF i 1,1 nH),  odpowiada kierunkowi wiązki do przodu przy częstotliwości 

5,0 GHz. Zatem dochodzimy do wniosku, że większą elastyczność w sterowaniu kierunkiem wiązki 

uzyskuje się poprzez jednoczesną zmianę trzech parametrów obwodu. Jednakże uznaje się również, że 

ta elastyczność wiąże się ze zwiększoną liczbą elementów przełączających i związaną z tym złożonością 

ich sieci polaryzującej. Te badania parametrów pozwalają nam na sformułowanie następujących 

wytycznych dotyczących rekonfiguracji układu CRLH w celu uzyskania skanowania wiązki o stałej 

częstotliwości: 

a) Jeśli zmieniona zostanie tylko jedna wartość parametru układu, a pozostałe trzy parametry 

pozostaną niezmienione, skanowanie wiązki przy stałej częstotliwości roboczej będzie 

ograniczone do kierunku do przodu lub do tyłu. 

b) b) Jednoczesna zmiana kombinacji od dwóch do czterech wartości parametrów umożliwia 

ciągłe skanowanie wiązki głównej z określoną częstotliwością od tyłu do przodu, poprzez burtę. 



c) Wraz ze wzrostem liczby elementów strojonych pojawia się kompromis między elastycznością 

a złożonością. Konieczne będzie podjęcie decyzji w oparciu o trudności i koszty produkcji i 

montażu. 

 

Początkowy skaner częstotliwościowy CRLH LWA 

 

W celu weryfikacji przedstawionych koncepcji i wyników symulacji zaprojektowano, 

wykonano, zmontowano i przetestowano prosty, jednowarstwowy skaner częstotliwościowy 

CRLH LWA z ciągłym skanowaniem wiązki. Zoptymalizowany projekt przedstawiono na rysunku 

41; odpowiada on obwodowi równoważnemu typu T z rysunku 37.  

 

 
 

W skanerze LWA zastosowano dwuwarstwowe podłoże pokryte miedzią. Podłoże 

charakteryzuje się względną przenikalnością elektryczną εr = 2,2 i tangensem stratności δ = 

0,001. Wysokość, szerokość i długość anteny wynoszą odpowiednio 1,575, 33,0 i 154,5 mm. 

Główne łaty, prostokątne pady i stożkowe pady są nadrukowane na górnej warstwie. Dolna 

powierzchnia pokryta miedzią pełni funkcję litej płaszczyzny uziemienia. Antena składa się z 

dziewięciu komórek elementarnych, a konfiguracja każdej komórki elementarnej jest 

pokazana w górnej wstawce na rysunku 41. Jej główny obszar każdej komórki elementarnej 

jest połączony z litą płaszczyzną uziemienia za pomocą centralnie umieszczonego przelotki 

zwierającej. Na obu końcach tej głównej łaty wytrawione są przerwy meandrowe. Prostokątne 

pady są wstawiane w przerwy meandrowe. Ta komórka elementarna wyewoluowała 

naturalnie z konwencjonalnej linii transmisyjnej mikropaskowej RH. Dwie powszechnie 

stosowane, a jednocześnie proste i skuteczne metody są stosowane w celu uzyskania 

właściwości LH, tj. środkowe przelotki zwierające wytwarzają indukcyjność LH, a przerwy 

meandrowe wytwarzają pojemność LH. Aby uzyskać wartości pojemności i indukcyjności 

niezbędne do osiągnięcia stanu równowagi, wybrano wstępne wymiary komórki elementarnej 

anteny i obliczono je za pomocą równań mikropaskowych dla pojemności i indukcyjności. 

Komórki elementarne i elementy dopasowujące na rysunku 41 zostały przeanalizowane, 

zasymulowane i zoptymalizowane za pomocą badań parametrów HFSS. Zoptymalizowane 

wartości parametrów anteny podano w tabeli 3.  

 

 
 



 

Długość i szerokość każdego obszaru to odpowiednio L1 i W1. Średnica przelotek zwierających 

wynosi d. Wymiary przerwy meandrowej i prostokątnych padów są reprezentowane przez L2, 

L3, W2, W3 i W4. Długość komórki elementarnej wynosi P. Antena jest zasilana ze źródła 50 Ω z 

lewej strony i zakończona obciążeniem 50 Ω z prawej strony. Stożkowe pady są symetrycznie 

nadrukowane na obu końcach anteny. Zapewniają dopasowanie impedancji zasilania i 

obciążenia SMA do centralnego zestawu komórek elementarnych w szerokim zakresie 

częstotliwości i szerokości. Wymiary stożkowej podkładki wynoszą Wa, Wb i Lt. Właściwości fazy 

i stałej tłumienia jej komórki elementarnej pokazano odpowiednio na rysunkach 42a i 42b.  

 
 

Rysunek 42a pokazuje, że ciągłe przejście z krzywych dyspersji wstecznej do przedniej 

występuje przy 4,86 GHz, tj. uzyskano stan zrównoważony i nie ma przerwy energetycznej. 

Ponadto rysunek 42b pokazuje, że stała tłumienia stale maleje wraz ze wzrostem częstotliwości 

źródła, a wartości wokół częstotliwości przejściowej są małe, ale niezerowe. To zachowanie 

pokazuje, że dla tej anteny nie ma otwartego pasma zaporowego (OSB) i dlatego może ona 

ciągle skanować wiązkę główną od kierunku wstecznego do przedniego przez 

szerokoskrzydłową . Rysunek 43a pokazuje odpowiadające im symulowane parametry S jako 

funkcje częstotliwości roboczej.  

 

 
 

 

Symulowane pasmo |S11| ≤ −10 dB określono na 2,01 GHz, od 4,02 do 6,03 GHz. Wartości w 

rzeczywistości pozostają poniżej −8,8 dB do 4,0 GHz i poniżej −5,8 dB do 6,5 GHz. Wartości 

|S21| stabilnie rosną wraz z częstotliwością roboczą. Ich wartość szczytowa, −5,7 dB, występuje 

przy 6,35 GHz. Pola promieniowane przez przerwy meandrowe między sąsiednimi komórkami 



elementarnymi są głównymi czynnikami promieniowania dalekiego anteny. Zatem składowa 

współspolaryzowana pola elektrycznego w płaszczyźnie YZ wynosi Eθ, a jego składowa 

spolaryzowana krzyżowo wynosi Eφ. Rysunek 43b przedstawia symulowane zrealizowane 

wartości wzmocnienia i kąta wiązki jako funkcje częstotliwości roboczej. Uzyskane 

wzmocnienie wykazuje stabilną pracę, wahającą się jedynie w granicach od 8,2 dBi (przy 4 GHz) 

do 10,8 dBi (przy 5,95 GHz). 

Kąt wiązki głównej zmienia się od −58o do +47o, gdy częstotliwość zmienia się od 4 do 6,5 GHz. 

Promieniowanie boczne występuje na częstotliwości 4,9 GHz z zyskiem 8,8 dBi. 

 

Rekonfigurowalny współczynnik LWA CRLH ze skanowaniem o stałej częstotliwości 

Chociaż przedstawiony powyżej współczynnik LWA CRLH skanuje w funkcji częstotliwości, nie jest on 

rekonfigurowalny. Niemniej jednak stanowi podstawę do realizacji skanowania wiązki o stałej 

częstotliwości poprzez rekonfigurowalność. W szczególności, do anteny wprowadzane są przełączniki 

diodowe waraktorowe w celu elektronicznego dostrojenia parametrów CRLH, a tym samym zmiany 

właściwości dyspersyjnych jej komórek elementarnych i skanowania wiązki ze stałą częstotliwością. 

Praktyczna strategia rozmieszczenia linii polaryzacji DC związanych z tymi przełącznikami jest 

niezbędna w każdym systemie rekonfigurowalnym i została przedstawiona poniżej. 

Konfiguracja anteny 

Dwa parametry obwodu, tj.  i , wybrano ze względu na możliwość rekonfiguracji, którą 

umożliwiły dwie grupy diod waraktorowych. Uzyskana w ten sposób wielowarstwowa konfiguracja 

anteny została zilustrowana na rysunku 44 . 

 

Oba zastosowane podłoża mają te same właściwości materiałowe: względną przenikalność elektryczną 

εr = 2,2 i tangens δ = 0,001. Mają one wymiary fizyczne: szerokość = 33,0 mm i długość = 154,5 mm, co 

pozwala na umieszczenie 10 komórek elementarnych oraz niezbędnych końcówek zasilających i 

końcowych. Wysokość górnego i dolnego podłoża wynosi odpowiednio 1,575 i 0,508 mm. Składa się 

ono z trzech warstw metalu, w tym warstwy łatki, warstwy uziemienia i warstwy polaryzującej. Rysunki 

45a–c przedstawiają szczegóły warstw łatki, masy i polaryzującej.  



 

Warstwa łatki składa się z prostokątnych padów w meandrowych przerwach komórek elementarnych, 

ścieżek łączących prostokątne pady między każdą komórką elementarną oraz linii zasilających źródło i 

zakończenie z ich zwartymi bolcami. Jedna grupa diod waraktorowych, A, jest umieszczona między 

środkowymi prostokątnymi padami a głównymi łatkami. Ponieważ te meandrowe przerwy 

wprowadzają lewoskrętne pojemności , umieszczenie diod waraktorowych w tym miejscu 

umożliwia rekonfigurację. Diody waraktorowe w grupie A są polaryzowane poprzez ścieżkę łączącą trzy 

prostokątne pady w każdej meandrowej przerwie. Należy zauważyć, że kierunki każdej pary diod 

waraktorowych w grupie A, umieszczonych na dwóch końcach każdego centralnego, prostokątnego 

pola lutowniczego, są odwrócone. W ten sposób można je polaryzować jednocześnie za pomocą 

jednego źródła prądu stałego. Jak pokazano na rysunku 45b, w warstwie uziemienia, tj. w środkowej 

warstwie metalu, wytrawione są kwadratowe, pierścieniowe szczeliny. Mniejsze, kwadratowe pola 

lutownicze są umieszczone centralnie w tych szczelinach i w konsekwencji są odizolowane od 

płaszczyzny uziemienia. Wymiary kwadratowych, pierścieniowych szczelin i kwadratowych pól 

lutowniczych są oznaczone literami Ls i Le. Dwie diody waraktorowe B są następnie lutowane odwrotnie 

między każdym kwadratowym polem lutowniczym a płaszczyzną uziemienia. Ich orientacje są 

przeciwne do tych na warstwie górnej. Przelotki zwierające A są umieszczone centralnie względem 

zarówno głównych punktów na warstwie górnej, jak i kwadratowych pól lutowniczych na warstwie 

dolnej. W związku z tym połączenia między przelotkami zwierającymi A a płaszczyzną uziemienia są 

kontrolowane przez diody waraktorowe grupy B. W ten sposób lewoskrętna indukcyjność  jest 

wprowadzana, gdy zwierające przelotki A są włączone. Co więcej, tę indukcyjność można dostroić, 

zmieniając pojemność diod waraktorowych w grupie B. Ponieważ prototypowa antena ma dziewięć 

komórek elementarnych, w grupie A znajduje się 18 diod waraktorowych, a w grupie B 20 diod 

waraktorowych, co umożliwia skanowanie wiązki o stałej częstotliwości. Jak pokazano na rysunku 45c, 

na warstwie polaryzującej nadrukowane są dwie grupy padów DC i dwie długie linie polaryzacji DC, DC 

#1 i DC #2. Wszystkie diody waraktorowe w grupie B są przylutowane do warstwy uziemiającej. 

Ponieważ to lutowanie powoduje znaczne nierówności, w dolnej warstwie wycięto ciągłą prostokątną 



szczelinę między liniami polaryzacji DC, aby leżała płasko na warstwie uziemiającej. Podobne 

prostokątne nacięcia wykonano na końcach tej warstwy, aby ułatwić umieszczenie złączy zasilających 

i obciążeniowych SMA. Ta rekonfigurowalna antena była zasilana ze źródła 50 Ω z lewej strony i 

zakończona obciążeniem 50 Ω z prawej strony. Jednak w przeciwieństwie do pierwotnej konstrukcji, 

stożkowe pady zaciskowe nie zostały zastosowane do dopasowania. Zamiast nich zastosowano 

struktury mikropaskowe zilustrowane na rysunku 7.45a. Do tych linii końcowych wprowadzono zwarty 

odcinek z przelotką zwarciową B, aby ułatwić wymagane dopasowanie impedancji między tymi liniami 

zasilającymi a okresową częścią anteny. Wymiary (w milimetrach) zwartego odcinka i przelotki 

zwarciowej B oznaczono jako Lc, Wc, Ld, Wd i dB. 

Strategia polaryzacji prądem stałym 

Aby lepiej zrozumieć działanie układu polaryzacji prądem stałym, na rysunku 46 przedstawiono 

trójwymiarowy (3D) widok całego systemu z usuniętymi substratami.  

 

 

Pomiędzy liniami zasilającymi a pierwszym i ostatnim głównym punktem styku znajdują się dwa 

kondensatory, które izolują sygnały stałe, zachowując jednocześnie ciągłość sygnałów RF. Cewki 

indukcyjne służą do dławienia sygnału RF, zachowując jednocześnie ciągłość sygnału stałego. Biegun 

dodatni każdej z diod waraktorowych z grupy A w warstwie łatki jest podłączony do głównego punktu 

styku. Biegun ujemny jest podłączony do prostokątnych padów w przerwach meandrowych. Biegun 

dodatni każdej z diod waraktorowych z grupy B w warstwie uziemienia jest podłączony do małego 

kwadratowego padu, a następnie do głównego punktu styku poprzez zwarcie przez A. Biegun ujemny 

jest podłączony bezpośrednio do płaszczyzny uziemienia. Należy zauważyć, że diody waraktorowe w 

grupie A i diody waraktorowe w grupie B mają te same bieguny dodatnie. Na warstwie łatki 

rozmieszczono zestaw małych prostokątnych pasków.  Są one umieszczone blisko zewnętrznych 

(poziomych) krawędzi głównych łat. Każda z nich jest połączona z główną łatą komórki elementarnej 

za pomocą cewki indukcyjnej. Ponadto, te małe pady są również połączone z padami DC na warstwie 

polaryzacji za pomocą przelotki DC A. Każda z tych ostatnich jest połączona z linią polaryzacji DC #1 za 

pomocą cewki indukcyjnej. Zatem biegun dodatni każdej diody waraktorowej A, a także każdej diody 

waraktorowej B, są połączone z DC #1. Podobnie, linie łączące, a zatem prostokątne pady w szczelinach 

meandrowych, są połączone z linią polaryzacji DC #2 za pomocą małych padów na górnej powierzchni, 

przelotek DC B i padów DC na dolnej warstwie. Zatem bieguny ujemne każdej diody waraktorowej A 

są połączone z DC #2. W konsekwencji, gdy napięcie DC jest przyłożone między linie polaryzacji DC #1 

i DC #2, wszystkie 18 diod waraktorowych A może być spolaryzowanych jednocześnie za pomocą 

jednego źródła DC. Po przyłożeniu napięcia stałego między linie polaryzacji DC nr 1 a płaszczyznę 

uziemienia, wszystkie 20 diod waraktorowych B jest jednocześnie polaryzowanych. Ta strategia 

polaryzacji stałoprądowej okazuje się prosta, a jednocześnie skuteczna. 



Wyniki symulacji 

Wydajność detekcji LWA CRLH o stałej częstotliwości skanowania wiązki została zoptymalizowana za 

pomocą serii symulacji HFSS. Wyniki symulacji wskazują, że zoptymalizowana detekcja LWA będzie 

działać w 10% paśmie częstotliwości, od 4,75 do 5,25 GHz, a dla każdego punktu częstotliwości w 

paśmie, wiązka główna może być skanowana w sposób ciągły od kierunku wstecznego do przedniego, 

poprzez burtę. Symulowaną wydajność zoptymalizowanej detekcji LWA pracującej z częstotliwościami 

4,75, 5 i 5,25 GHz przedstawiono na rysunkach 47-49.  

 

Rysunek 47 przedstawia wartości pojemności CV1 i CV2 jako funkcje symulowanego kierunku wiązki 

głównej. Należy zauważyć, że wraz ze wzrostem wartości (CV1, CV2) wiązka główna może być ciągle 

skanowana od -46o do +54o, od -46o do +62o i od -42o do +58o, odpowiednio przy 4,75, 5 i 5,25 GHz. 

Należy również zauważyć, że nachylenia tych krzywych są stosunkowo płaskie dla kątów wiązki głównej 

skierowanej do tyłu i strome dla kątów wiązki głównej skierowanej do przodu. To zachowanie 

wskazuje, że kąty wiązki głównej w kierunku do tyłu są mniej wrażliwe na zmiany wartości CV1 i CV2 w 

porównaniu z kątami wiązki głównej skierowanej do przodu. Rysunek 48 przedstawia symulowane 

parametry S jako funkcje symulowanych kierunków wiązki głównej.  

 

Wartości |S11| są bliskie lub niższe od -10 dB, a wartości |S21| rosną, gdy wiązka główna skanuje od 

kierunku do tyłu do kierunku do przodu dla większości kątów wiązki głównej. Symulacje wskazują 

również, że wydajność promieniowania maleje wraz ze wzrostem kąta wiązki głównej.Wydajność 

promieniowania przekracza 90% dla kątów wiązki głównej skierowanej do tyłu i przekracza 60% w 

całym zakresie skanowania. Poziom bocznych listków (SLL) i zrealizowane wzmocnienie jako funkcje 

symulowanego kierunku wiązki głównej dla częstotliwości 4,75, 5,0 i 5,25 GHz przedstawiono na 

rysunku 49. 



 

W powyższych symulacjach przyjęto, że diody waraktorowe A i B są bezstratne. Przewidywano, że 

chociaż modele bezstratne będą przewidywać wartości wzmocnienia wyższe niż rzeczywiste, nie 

spowodują one dużej różnicy między przewidywanymi a zmierzonymi kątami wiązki i 

charakterystykami promieniowania. Hipoteza ta została potwierdzona testami prototypowego 

systemu. Symulowane charakterystyki promieniowania dla sześciu stanów pracy anteny, tj. stanów 1–

6, dla częstotliwości 5 GHz przedstawiono na rysunku 7.50.  

 

Należy zauważyć, że szerokości wiązki o połowie mocy (HPBW) wiązek skierowanych do tyłu są szersze 

niż wiązek skierowanych do przodu. Na przykład, HPBW wynosi 47o dla stanu 1 (CV1, CV2) = (0,1 pF, 

0,75 pF) i 24o dla stanu 5 (CV1, CV2) = (0,45 pF, 1,8 pF). Wynika to z faktu, że promieniowanie w 

pierwszych kilku stanach (skierowane do tyłu) jest przypisywane głównie do pierwszych kilku komórek 

elementarnych LWA, podczas gdy większość komórek elementarnych przyczynia się do wiązek 

skierowanych do przodu. Rysunek 51 przedstawia zrealizowane wzmocnienie w funkcji częstotliwości 

dla sześciu powyższych stanów pracy przy częstotliwości 5,0 GHz.  



 

 

Można zauważyć, że szerokość pasma roboczego anteny wynosząca 3 dB zwiększa się wraz ze 

wzrostem kierunku wiązki głównej. 

Wyniki pomiarów 

Zoptymalizowany projekt został wykonany i przetestowany. Rysunki 52a i 52b przedstawiają zdjęcia 

prototypu przed i po montażu.  

 

Do strojenia pojemności wykorzystano dwa typy komercyjnych waraktorów. Do wykonania 

waraktorów A zastosowano diodę waraktorową typu flip-chip MA46H120, produkowaną przez firmę 

MACOM. Jej karta katalogowa wskazuje, że przy zmianie napięcia polaryzacji zaporowej z 0 do 18 V, 

wartość pojemności zmniejsza się z 1,3 do 0,15 pF. Rezystancja szeregowa wynosi około 2 Ω przy 

częstotliwości 0,5 GHz. Z drugiej strony, do diod waraktorowych B zastosowano krzemową diodę 

waraktorową SMV1405 firmy Skyworks. Jej karta katalogowa wskazuje, że przy zmianie napięcia 

polaryzacji zaporowej z 0 do 30 V, wartość pojemności zmniejsza się z 2,67 do 0,63 pF. Związana z tym 

rezystancja szeregowa jest mniejsza i wynosi około 0,8 Ω przy 0,5 GHz. Niestety, były to diody o 

najniższych stratach, jakie udało nam się kupić. Ich zakresy pojemności są niższe od wartości 

symulowanych i tylko cztery (5,25 GHz) i pięć (5,0 GHz) z sześciu symulowanych stanów można było 

skutecznie zmierzyć. Każdy z cewek był cewką do montażu powierzchniowego 0402HP-8N7X (8,7 nH) 

firmy Coilcraft. Zgodnie z kartą katalogową i potwierdzoną komunikacją z działem wsparcia 



technicznego Coilcraft, charakteryzuje się on częstotliwością rezonansu własnego przy 5,0 GHz i 

wystarczającą szerokością pasma, aby tłumić sygnały RF w interesującym paśmie częstotliwości, 

zachowując jednocześnie ciągłość prądu stałego. Każdy z kondensatorów blokujących sygnał stały to 

kondensator 600L-0402 firmy American Technical Ceramics (ATC) o wartości 8,2 pF. Aby zweryfikować 

wydajność skanowania wiązki o stałej częstotliwości, zmierzono charakterystykę promieniowania w 

polu dalekim prototypu za pomocą sferycznego systemu pomiarowego anteny pola bliskiego (SNF) NSI-

700S-50. Ze względu na ograniczenia tego urządzenia pomiary przeprowadzono tylko przy 

częstotliwościach 5,0 i 5,25 GHz. Tabela 4 przedstawia zmierzone parametry skanowania wiązki o stałej 

częstotliwości CRLH LWA w pięciu stanach roboczych przy częstotliwości 5,0 GHz.  

 

Wszystkie zmierzone wartości |S11| są poniżej −9,6 dB, a wartości |S21| są poniżej −18,3 dB. Zmierzone 

charakterystyki promieniowania dla tych pięciu stanów roboczych przedstawiono na rysunku 53.  

 

Zmierzony zakres skanowania wiązki wynosi od −37o do +32o, gdy (V1, V2) zmienia się z (18 V, 16 V) do 

(2,4 V, 0,1 V). Gdy (V1, V2) = (10,5 V, 11 V), system znajduje się w stanie 3, a zmierzona wiązka główna 

jest skierowana w kierunku burty ze szczytowym zrealizowanym wzmocnieniem 5,4 dBi. Należy 

zauważyć, że maksymalny kąt wiązki przedniej (+32o ) zmierzonych wyników dla stanu 5 jest mniejszy 

niż symulowana wartość stanu 6, +62o . Jak omówiono, brak szóstego zmierzonego stanu wynika z 

ograniczonych wartości dostrojenia pojemności CV2 związanych z waraktorami SMV1405, tj. wymagana 

maksymalna wartość CV2 wynosi 4,0 pF, podczas gdy praktyczna wartość maksymalna wynosi zaledwie 

2,67 pF. Tabela 5 przedstawia zmierzone parametry skanowania wiązki CRLH LWA o stałej 

częstotliwości w czterech stanach roboczych przy częstotliwości 5,25 GHz.  



 

Zmierzone wartości |S11| są poniżej −9,6 dB, a wartości |S21| poniżej −19,0 dB. Zmierzone wzorce w 

tych czterech stanach roboczych przedstawiono na rysunku 54. Zmierzone skanowanie wiązki 

przebiega od −15o do +34o, gdy (V1, V2) zmienia się z (18 V, 20 V) na (3,1 V, 2 V). W stanie 2 wiązka jest 

skierowana w stronę burty, a szczytowa wartość wzmocnienia wynosi 6,4 dBi. Zmniejszony zakres 

skanowania wynika ponownie z ograniczeń praktycznych wartości pojemności strojenia CV1 i CV2. 

Dyskusje 

Wyraźnie widać, że zmierzone zrealizowane wzmocnienia są niższe od ich wartości symulowanych. 

Maksymalna różnica wzmocnienia wynosi około 4,0 dB. Zauważono również, że zmierzone wartości 

|S21| są niższe od wartości symulowanych, szczególnie dla kątów padania wiązki głównej w przód. 

Zgodnie z przewidywaniami, wyniki te wynikają z faktu, że w symulacjach wykorzystano bezstratne 

pojemności CV1 i CV2. Rezystancja związana z każdym waraktorem nie została uwzględniona. Aby 

ulepszyć prognozy modelu diody, uzyskano symulowane wzmocnienie i kąty wiązki dla różnych 

wartości strat diod waraktorowych A i B. Straty uwzględniono w symulacjach HFSS poprzez włączenie 

rezystora szeregowo z każdym kondensatorem elementarnym reprezentującym diody waraktorowe A 

i B. W szczególności dioda A (B) jest reprezentowana przez rezystor RV1 (RV2) połączony szeregowo z 

pojemnością CV1 (CV2). Tabela 6 przedstawia wartości wzmocnienia dla sześciu stanów pracy przy 

częstotliwości 5,0 GHz dla różnych kombinacji RV1 i RV2. 

 

Zrealizowane wzmocnienia uzyskane, gdy (RV1, RV2) = (0, 0) oznaczają przypadek bezstratny. Tabela 6 

wskazuje, że gdy (RV1, RV2) zmienia się od (0, 0) do (2,0, 0,8), przesunięcie kąta wiązki jest mniejsze niż 

6o dla wszystkich stanów roboczych, a największa zmiana wzmocnienia wynosi około 2,9 dB. Zatem 

zmiany rezystorów potwierdzają zarówno przewidywane nietrywialne spadki zrealizowanych 

wzmocnień, jak i niewielkie różnice w kątach wiązki głównej. Dla stanów 1 i 2 zmierzone zrealizowane 

wzmocnienia, odpowiednio 5,7 i 4,9 dBi, sugerują, że równoważne wartości (RV1, RV2) wynoszą 

najprawdopodobniej (0,5, 0,2). Z drugiej strony, dla stanów 3–5 zmierzone wzmocnienia wynoszą 



odpowiednio 5,4, 5,7 i 4,6 dBi. Równoważne wartości (RV1, RV2) wynoszą najprawdopodobniej (2, 0,8). 

Wyniki te potwierdzają fakt, że wartości rezystorów komercyjnych diod waraktorowych zmieniają się 

wraz z napięciem polaryzacji. Oczywiście, ta cecha dodatkowo komplikuje wszelkie precyzyjne 

modelowanie. Niemniej jednak, wyniki symulacji bezstratnej okazały się skutecznym przewodnikiem 

do realizacji prototypu i jakościowego przewidywania jego zmierzonych charakterystyk wydajności. 

   Dwuwymiarowe wielowiązkowe LWA 

Większość dotychczasowych badań nad LWA koncentrowała się na jednowymiarowym skanowaniu 

pojedynczą wiązką. Jednak w większości praktycznych zastosowań potrzebna jest dwuwymiarowa (2-

D) antena, która może generować wielowiązki obejmujące znaczną część półkuli nad nią. Jedną z metod 

uzyskania takiej anteny jest połączenie szeregu rekonfigurowalnych jednowymiarowych LWA za 

pomocą ortogonalnej jednowymiarowej sieci formującej wiązkę . Rysunek 55 przedstawia konfigurację 

takiej anteny, w której sieć formowania wiązki (BFN) w płaszczyźnie poziomej (płaszczyzna H) jest 

połączona z zestawem jednowymiarowych anten LWA skanujących wiązkę pionową. 

 

BFN zapewnia wiele wiązek w płaszczyźnie x0z, a konfigurowalny układ antenowy służy do sterowania 

kierunkami wiązek w płaszczyźnie y0z. Topologia planarna pozwala na wygodne połączenie BFN i 

układu anten konfigurowalnych. Co więcej, z powodzeniem rozdziela ona funkcje formowania wiązki 

w płaszczyźnie pionowej (płaszczyzna V) i płaszczyźnie H na dwie różne części, a mianowicie 

jednowymiarową BFN i antenę konfigurowalną. W ten sposób funkcja formowania wiązki w 

płaszczyznach V i H może być kontrolowana niezależnie. Ta cecha zwiększa elastyczność projektu w 

zakresie wyboru pożądanej liczby wiązek i rozmiaru układu antenowego. Co więcej, liczba połączeń 

międzysystemowych została zmniejszona z 2N2 do N w porównaniu z tradycyjnymi dwuwymiarowymi 

sieciami BFN. Ta cecha znacznie upraszcza złożoność struktury i pozwala uniknąć dużych rozmiarów 

oraz dodatkowych strat. 

Konstrukcja anteny 

Zaprojektowana antena 2-D LWA składa się z dwóch części: tuby BFN z siedmioma portami 

wejściowymi i czternastoma portami wyjściowymi oraz szeregu anten LWA o stałej częstotliwości, 

których charakterystyki można indywidualnie regulować poprzez zmianę stanu ich jednostek 

binarnych. Przełączając różne porty wejściowe tuby BFN, uzyskuje się siedem różnych orientacji wiązki 

w płaszczyźnie elewacji. Z drugiej strony, każda antena LWA o stałej częstotliwości osiąga pięć różnych 

stanów wiązki skanowanej (S1–S5) w płaszczyźnie pionowej. Dzięki różnym kombinacjom orientacji w 

kierunkach x i y, ta wielowiązkowa antena skanująca 2-D może generować łącznie 7 × 5 = 35 różnych 



wiązek o różnych kątach elewacji i azymutu.  W porównaniu z innymi podobnymi konstrukcjami, takimi 

jak soczewka Rotmana, tuba BFN ma znacznie prostszą konstrukcję i jest łatwiejsza do zintegrowania z 

układem liniowym. Jednakże tuba BFN zaproponowana  ma wady w postaci stosunkowo dużego 

spadku wzmocnienia przy skanowaniu i niewystarczającej zdolności do przesunięcia fazy. Aby złagodzić 

te problemy, opracowano nową metodę kompensacji fazy. Różnica między nową a tradycyjną metodą 

polega na wprowadzeniu wzbudzenia wieloportowego zamiast jednoportowego. Dzięki tej nowej 

metodzie kompensacji fazy spadek wzmocnienia został zmniejszony z 3,9 do 2,2 dBi. Ponieważ ta 

antena została zaprojektowana w technologii półmodowej SIW (HMSIW) (lub linii mikropaskowej o 

połowie szerokości [45]), nie można jej podłączyć bezpośrednio do tuby SIW BFN. Dlatego też 

konieczne było wprowadzenie przejść z SIW do HMSIW, aby prawidłowo wzbudzić matrycę LWA. 

Powstała w ten sposób antena skanująca LWA 2-D o wysokim wzmocnieniu i stałej częstotliwości, 

pokazana na rysunku 55, jest zintegrowana w pojedynczym podłożu o względnej przenikalności 

elektrycznej εr = 2,55 i tangensie stratności δ = 0,001 przy częstotliwości 10 GHz. Grubość warstwy 

dielektrycznej i przewodzącej wynosi odpowiednio 1,0 mm i 35,0 μm. Częstotliwość robocza wynosi 10 

GHz. Całkowity rozmiar tej anteny wynosi około 12,9 λ0 × 8,1 λ0, gdzie λ0 = 30,0 mm to odpowiadająca 

długość fali w wolnej przestrzeni. Proces projektowania przeprowadzono z wykorzystaniem 

komercyjnego pełnofalowego symulatora elektromagnetycznego HFSS. 

Antena BFN tubowa 

Symulowany model anteny BFN tubowej przedstawiono na rysunku 56.  

 

W porównaniu z innymi antenami BFN typu soczewkowego, antena BFN tubowa jest prostą i 

symetryczną strukturą. Po umieszczeniu portu wejściowego #B4 w ognisku i wzbudzeniu, w falowodzie 

z równoległymi płytkami generowana jest fala cylindryczna. W płaszczyźnie matrycy wystąpią pewne 

błędy fazowe z powodu różnicy między ścieżkami propagacji. Aby skompensować błędy fazowe, za 

wnęką BFN dodawane są dodatkowe przesuwniki fazy, aby wszystkie pola wyjściowe były w fazie. 

Podobnie jak w przypadku zasady działania soczewki reflektorowej , orientację wiązki można 

modyfikować, gdy źródło jest odsuwane od środka, ponieważ sygnały wyjściowe nie są już w fazie. 

Wnęka BFN na rysunku 7.6 jest kształtowana głównie przez trzy parametry: szerokość płaszczyzny 

źródłowej ds, szerokość płaszczyzny matrycy da oraz „odległość ogniskową” fd. Szerokość płaszczyzny 

źródłowej przyjmuje się jako 



 

Gdzie nb to liczba pożądanych wiązek (a zatem portów wejściowych), a dp to odległość między 

sąsiednimi portami wejściowymi lub wyjściowymi. Podobnie, szerokość płaszczyzny matrycy oblicza się 

w następujący sposób: 

 

gdzie na jest liczbą portów wyjściowych. Odpowiednia wartość na zrównoważy kierunkowość i poziom 

crossovera wzoru. Zakładając jednorodnie wzbudzony układ liniowy, zależność między kierunkowością 

D a szerokością wiązki o połowie mocy, HPBW, jest wyrażona wzorem : 

 

Oczywiście, wyższa kierunkowość odpowiada węższej wiązce. Dla danej różnicy kątów, węższa 

szerokość wiązki oznacza zmniejszony poziom crossovera między sąsiednimi wiązkami. Po określeniu 

szerokości płaszczyzny układu, dobiera się odpowiednią ogniskową, aby uniknąć martwych punktów w 

obszarze o połowie mocy. Kąt przełączania wiązki można oszacować wzorem: 

 

gdzie doff reprezentuje odległość między wejściem offsetowym a punktem ogniskowym. Końcowe 

parametry tego horna BFN przedstawiono na rysunku 56. 

Metoda kompensacji fazy 

Aby zredukować spadki wzmocnienia przy różnych kątach wiązki, można zastosować metody 

kompensacji fazy. Zgodnie z zasadami działania obiektywu, kompensacja fazy jest naturalnie obliczana 

w odniesieniu do jego punktu ogniskowego. Jednakże, podobnie jak w przypadku obiektywów 

niedoskonałych, aberracje mogą wystąpić, gdy źródło jest przesunięte, co może prowadzić do spadków 

wzmocnienia. Poniższa metoda kompensacji fazy została z powodzeniem zastosowana w celu ich 

redukcji. Niech kąt orientacji dla n-tego portu wejściowego będzie oznaczony jako ψn (1 ≤ n ≤ 7); 

odpowiadająca mu faza m-tego portu wyjściowego względem n-tego portu wejściowego będzie 

oznaczona jako φnm (1 ≤ m ≤ 14); a wymagane kompensacyjne przesunięcia fazowe będą oznaczone 

jako δnm (1 ≤ n ≤ 7, 1 ≤ m ≤ 14). Dla danego n wartości kątów orientacji ψn i wymaganych przesunięć 

korekcji fazy δnm wynoszą: 

 

gdzie φnm to rzeczywiste przesunięcie fazowe dla n-tego portu wejściowego i m-tego portu 

wyjściowego, Δφ’n to wymagana różnica faz między sąsiednimi portami wyjściowymi związanymi z n-

tym portem wejściowym, k oznacza stałą propagacji w strukturze fali kierowanej, a d jest odległością 

pomiędzy sąsiednimi elementami anteny. Przy danej liczbie elementów wzdłuż każdego LWA należy 

spełnić następujący warunek, aby zachować symetrię pól wyjściowych względem środka anteny: 



 

Następnie oblicza się końcowe przesunięcia fazowe, korzystając z następującej średniej: 

 

W porównaniu z idealnym rozkładem faz proponowana metoda zmniejsza błędy fazowe dla portów 

#1–#3 kosztem ich zwiększania dla portu #4. Ta metoda kompensacji fazy zmniejsza spadek 

wzmocnienia. Dane symulacyjne dla siedmiu portów wejściowych 2-D LWA pokazane na rysunku 56, 

w tym kierunki wiązki i wzmocnienia w tych kierunkach, podsumowano w tabeli 7.  

 

 

Spadek wzmocnienia zmniejszono z 3,9 do 2,2 dBi. 

Przesuwacz fazy oparty na falowniku fazy 

Projektując przesuwniki fazowe oparte na SIW, można manipulować szerokością każdej ścieżki, aby 

uzyskać pożądane przesunięcie fazowe. Zależność pomiędzy stałą propagacji β i równoważną 

szerokością w falowodu można wyrazić jako: 

 

gdzie f to częstotliwość w GHz, c to prędkość światła, a εr to względna przenikalność podłoża w 

falowodzie. Aby tuba BFN nadawała się do stosowania z innymi typami anten, w tubie BFN należałoby 

wprowadzić nowy przesuwnik fazowy, bez wprowadzania jakichkolwiek zmian w części 

promieniowania. Jednym z możliwych rozwiązań jest połączenie przesuwników fazowych o równej 

długości i różnej szerokości oraz falowników 180-fazowych. Skutecznie pozwala uniknąć problemu 

ograniczonego zakresu przesunięć fazowych w przypadku układu opartego na SIW. Przedstawiona tutaj 

konstrukcja oparta jest na kompaktowym i prostym falowniku fazy SIW . Model symulacyjny falownika 

fazy pokazano na rysunku 57a.  



 

 

Meandrowana szczelina i kompletna szczelina poprzeczna są wytrawione odpowiednio z górnej i dolnej 

powierzchni miedzi. Po obu stronach tych szczelin wprowadzono szereg metalowych otworów 

przelotowych o średnicy 0,4 mm i rozstawie 0,8 mm. Szczeliny te zapobiegają nieograniczonemu 

rozprzestrzenianiu się prądów naładowanych wzdłuż górnej i dolnej powierzchni, a tym samym ich 

przepuszczaniu. Otwory przelotowe przewodzą prąd z jednej powierzchni na drugą. Dzięki 

zoptymalizowanej kombinacji tych szczelin i otworów przelotowych te falowniki fazy mogą odwracać 

fazę podczas transmisji trybu TE10,tj. działają jak filtry środkowoprzepustowe dla trybu TE10. Zakres 

przesunięcia fazowego falownika fazowego jest mniejszy niż 180o, ponieważ opóźnienie fazowe 

występuje, gdy prąd powierzchniowy przepływa pomiędzy powierzchnią górną i dolną. Aby 

skompensować to opóźnienie, można nieznacznie dostosować szerokość SIW d4. Działanie falownika 

180o-fazowego pokazano na rysunku 57a. Od 9 do 11 GHz tłumienie odbicia przekracza 18 dB, a 

tłumienność wtrąceniowa wynosi około 0,4 dB. Wartość przesunięcia fazowego wynosi 180 przy 10 

GHz z błędem fazowym ±11 w zakresie 9–11 GHz. Inwersję faz sprawdza się za pomocą symulowanego 

rozkładu pola E pokazanego na rysunku 57b i porównuje z przekrojem normalny SIW, tj. kierunek pola 

E jest odwrócony po przejściu przez falownik. W oparciu o metodę kompensacji fazy i przesuwniki 

fazowe zaprojektowano i zoptymalizowano tubę BFN z korekcją fazy i zmniejszonym spadkiem 

wzmocnienia. Pokazano to na rysunku 57c wraz z jego wymiarami. Ze względu na symetrię pokazane 

są tylko prowadnice wyjściowe #A1–#A7. 



Antena fali nieszczelnej skanująca wiązkę o stałej częstotliwości 

Do zapewnienia części radiacyjnej anteny zastosowano szereg rekonfigurowalnych LWA opartych na 

HMSIW. Ponieważ tuba BFN została zaprojektowana w technologii SIW, wymagane jest przejście z SIW 

na HMSIW. Model symulacyjny tego przejścia z SIW do HMSIW do SIW i jego przewidywane działanie 

pokazano na rysunku 58.  

 

Współczynnik odbicia jest niższy niż -23 dB przy 10 GHz. Szacuje się, że tłumienność wtrąceniowa 

przejścia SIW-do-HMSIW wynosi około 0,3 dB przy 10 GHz. Zaprojektowany do prototypowania LWA 

składał się z sekcji HMSIW załadowanej 24 binarnymi komórkami elementarnymi. Ich stany binarne 

ułatwiają zmianę kierunku wiązki. Ogólnie rzecz biorąc, istnieje pięć różnych stanów tego LWA, 

oznaczonych jako S1 – S5. Widok perspektywiczny LWA o stałej częstotliwości pokazano na rysunku 

59a ze szczegółami jednostek binarnych.  



 

 

Dla każdej binarnej komórki elementarnej na górnej warstwie przewodzącej drukowana jest łatka. 

HMSI ma wąską szczelinę 0,1 mm, która teoretycznie generuje kondensator szczelinowy. Łatka jest 

połączona z podkładką polaryzującą wydrukowaną na dolnej warstwie przewodnika za pomocą 

przelotki. Podkładka polaryzująca jest izolowana zarówno od górnej, jak i dolnej warstwy przewodnika, 

dzięki czemu prąd stały może być doprowadzany niezależnie do każdej jednostki. Wprowadzono dwie 

podkładki przełączające do umieszczenia urządzenia przełączającego. Widoki LWA z góry i z dołu 

pokazano na rysunku 7.59b. Wskazano jego parametry konstrukcyjne. Komórki elementarne binarne 

mają okres 6 mm. Szerokość LWA jest zoptymalizowana w celu uzyskania najlepszej wydajności 

promieniowania. Stałą fazową β(w) i stopień upływu α(w) HMSIW LWA wyznacza się z zależności: 

 

gdzie 

Yt: Wstęp na brzeg 

γz: Stała propagacji podłużnej 

kx: liczba fali poprzecznej 



ω: częstotliwość kątowa 

μ: przepuszczalność podłoża 

w: Równoważna szerokość HMSIW 

εr: Względna przenikalność elektryczna podłoża 

k0: liczba falowa w wolnej przestrzeni 

Zauważ, że równanie (7.24) opiera się na podstawowym HMSIW LWA. Trudno byłoby określić wartości 

Yt, gdyby był on obciążony dodatkowymi strukturami. Zamiast tego zastosowano prostszą metodę przy 

pomocy symulacji pełnookresowych HFSS w celu wyodrębnienia stałej fazowej β(w) i szybkości 

wyciekuα(w) wykorzystując ich zależności do parametrów S: 

 

 

Pożądany kąt promieniowania θrad uzyskuje się wówczas przy odpowiednim doborze szerokości w: 

 

Aby przeanalizować wpływ w na działanie LWA, wzorce promieniowania i parametry S dla różnych 

wartości w przedstawiono na rysunku 60.  



 

Podano jedynie wyniki stanu S1 i S5, ponieważ wyniki dla stanów S2–S4 są podobne. Na rysunku 60a 

kąt wiązki i wzmocnienie zostaną zwiększone przy większym w. Kąt wiązki dla stanu S1 rośnie szybciej 

niż dla stanu S5. Oznacza to, że przy większym w będzie występował zmniejszony zakres skanowania 

wiązki pomiędzy S1 i S5. W związku z tym przy wyborze wartości w należy wziąć pod uwagę zysk anteny 

i zasięg skanowania wiązki. Zgodnie z rysunkiem 60b współczynniki odbicia i transmisji wykazują różne 

tendencje w miarę zmian w. Aby zapewnić, że oba |S11| i |S21| są mniejsze niż -10 dB, wartość w wynosi 

4,3 lub 4,4 mm. W tym projekcie wybrano szerokość w = 4,3 mm, aby uzyskać niższą |S21| w celu 

zmniejszenia pozostałej energii odbieranej przez dopasowane obciążenia. Końcówka LWA jest 

podłączona do dopasowanych obciążeń 50 Ω w celu pochłonięcia pozostałej energii, tj. energia nie jest 

wypromieniowywana. Aby uprościć projekt, a także zmniejszyć koszt systemu antenowego, w tej 

konstrukcji końcówki LWA zostały zwarte. Przy takim wyborze oczekiwano, że pozostała energia 

zostanie odbita i w związku z tym wygeneruje lustrzaną wiązkę przez aperturę promieniowania, gdy 

będzie się ona rozprzestrzeniać z powrotem w kierunku końca źródła. Aby w jak największym stopniu 

zmniejszyć pozostałą energię, należy uzyskać odpowiednią szerokość w. Wzorce promieniowania przy 

zastosowaniu dopasowanych obciążeń 50 Ω i zwartych zacisków przedstawiono dla porównania na 

rysunku 61. Można zauważyć, że wzorce w obu przypadkach dobrze się ze sobą zgadzają, a lustrzane 

wiązki są tłumione do poziomu poniżej -13 dB. Ostateczne wyniki LWA opartego na HMSIW o stałej 

częstotliwości podsumowano w Tabeli 8. 



 

Wydajność i dyskusja 

Wykonany prototyp LWA oparty na HMSIW przedstawiono na rysunku 62. 

 

Charakterystyki promieniowania zmierzono za pomocą sferycznego układu bliskiego pola NSI700S-50. 

Symulowane i zmierzone współczynniki odbicia i izolacji dla częstotliwości 10 GHz przedstawiono na 

rysunku 63.  



 

Ze względu na wiele portów i stanów w tym projekcie zapewnione są tylko współczynniki izolacji dla 

portu nr 1 i trzech stanów LWA (S1, S3 i S5). Symulowane i zmierzone parametry S dobrze się ze sobą 

zgadzają, chociaż istnieją między nimi pewne niewielkie różnice. Dla wszystkich portów współczynniki 

odbicia były niższe niż -14 dB, a współczynniki izolacji były mniejsze niż -17 dB zarówno w symulacji, 

jak i pomiarach.. BFN w prototypie mógł zapewnić tylko siedem różnych stanów, tj. poprzez zmianę 

portów z nr 1 na nr 7. Z drugiej strony LWA mają pięć stanów oznaczonych jako S1 – S5. Zatem istniało 

35 różnych stanów. Ich kontury 3 dB przedstawiono na rysunku 64.  

 

Szacuje się, że kontury 3 dB obejmują kąty elewacji od 15o do 75o i kąty azymutu od 30o do 150o . Aby 

zademonstrować możliwości prototypu w zakresie skanowania 2D, najpierw uzyskano kąt nachylenia 

szczytowego wzmocnienia. Następnie wycięto płaszczyznę azymutu, aby sprawdzić kąty elewacji. 

Symulowane i zmierzone wzorce odpowiadające płaszczyźnie o maksymalnym wzmocnieniu 

przedstawiono na rysunku 65.  

 



 

Dla zwięzłości podano tylko wyniki dla portów #4–#7 związanych z trzema stanami LWA (S1, S3 i 

S5).Pozostałe stany mają podobną charakterystykę działania. Wyniki symulowanej i zmierzonej 

kierunkowości oraz zrealizowanego wzmocnienia przedstawiono na rysunku 66.  



 

Różnice pomiędzy symulowaną i zmierzoną kierunkowością są mniejsze niż 2 dBi. Ze względu na 

ograniczenia systemu pomiarowego nie zarejestrowano zmierzonych zrealizowanych wartości 

wzmocnienia i przedstawiono tutaj jedynie symulowane zrealizowane wartości wzmocnienia. 

Symulowane zrealizowane wzmocnienie waha się od 18,62 do 22,14 dBi. Kąty wiązki i odpowiadające 

im zrealizowane wartości wzmocnienia podsumowano w tabeli 9.  

 

Głównym celem zaproponowania nowej topologii skanowania 2-D jest przezwyciężenie trudności 

projektowych związanych z tradycyjnymi topologiami skanowania 2-D i uzyskanie wiązek o dużym 

wzmocnieniu w konfiguracji jednopłaszczyznowej. LWA o stałej częstotliwości, oparta na HMSIW, 

działa jako jeden typ anteny z możliwością rekonfiguracji wzorca. Symulowane i zmierzone wyniki 



prototypu demonstrują wykonalność tej nowatorskiej topologii. Należy pamiętać, że ten LWA o stałej 

częstotliwości to tylko jeden przykład projektu. Dla tej topologii odpowiednie mogą być również inne 

typy anten z możliwością rekonfiguracji wzorca. Ta topologia 2-D pomaga oddzielić funkcję 

kształtowania wiązki 2-D na BFN i części promieniowania, w przeciwieństwie do tradycyjnych funkcji 

[55]. Te dwie części można korzystnie zaprojektować niezależnie. Na przykład, jeśli wymagane jest 

większe wzmocnienie, porty wyjściowe tuby BFN można wygodnie rozszerzyć do ponad 14 lub można 

zastąpić anteny LWA innymi typami anten o większym wzmocnieniu. Topologia ta jest również 

wygodniejsza do kształtowania belki, np. w celu zmniejszenia poziomu listków bocznych. 

Wnioski 

Rekonfigurowalne LWA ze skanowaniem o stałej częstotliwości i możliwością obsługi wielu wiązek 

cieszą się zarówno dużym zainteresowaniem akademickim, jak i znaczeniem praktycznym. Anteny te 

mają zazwyczaj niski profil, proste struktury zasilające i mogą powodować niskie straty. Dzięki 

zastosowaniu odpowiednich struktur LW, takich jak SIW, anteny te mogą służyć jako cenni kandydaci 

dla systemów 5G i innych, zwłaszcza że wymagania dotyczące szerokości pasma na częstotliwościach 

fal milimetrowych byłyby umiarkowane i nie było potrzeby korzystania z łączy szerokopasmowych. W 

tym rozdziale zaprezentowano cztery takie anteny. Obejmują one rekonfigurowalną jednowymiarową 

antenę Fabry’ego – Pérot, antenę skanującą wiązkę z możliwością rekonfiguracji okresowej, antenę 

skanującą wiązkę opartą na CRLH oraz dwuwymiarową antenę wielowiązkową. Rekonfigurowalna 

jednowymiarowa antena Fabry’ego – Pérot może promieniować tylko w kierunku do przodu. 

Rekonfigurowalny CRLH LWA może w sposób ciągły skanować wiązkę główną w szerokim zakresie 

kątowym. Jednak zysk straty na urządzenia przełączające, np. diody waraktorowe, są wysokie, w 

związku z czym zyski anteny są niższe w porównaniu z LWA z możliwością rekonfiguracji okresu. Ten 

ostatni z łatwością może wykorzystać stan „wyłączony” diod jako stan promieniowania. Przedstawiona 

dwuwymiarowa antena wielowiązkowa dzieli problem generowania wielowiązek 2-D na dwie 

niezależne, jednowymiarowe części kształtujące wiązkę. Ta topologia umożliwia uzyskanie płaskiej, 

jednopłaszczyznowej struktury. Ponieważ każdy LWA z możliwością liniowej rekonfiguracji może 

skutecznie skanować swoje wiązki w kierunku pionowym, można wówczas uzyskać wiele indywidualnie 

skanowanych wiązek. Naturalnie te rekonfigurowalne LWA można zastąpić innymi elementami 

promieniującymi. Byłoby to pożądane mają także możliwość korzystania z wielu wiązek. Kolejnym 

interesującym tematem badawczym jest rozwój nowych mechanizmów rekonfiguracji, które obejmują 

na przykład zastosowanie różnych przełączników pompowanych optycznie , materiałów 

piezoelektrycznych , pól magnetycznych  i ciekłych metali . To tylko niektóre z przyszłych kierunków 

badań, którymi warto podążać. 

 

 


