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Введение 

Актуальность работы. Развитие современных систем спутниковой связи ха-

рактеризуется постепенным переходом к использованию более высокочастотных 

диапазонов, включая K (18-27 ГГц), Ka (26,5-40 ГГц) и Q (33-50 ГГц). Данная тен-

денция обусловлена, с одной стороны, ограниченностью доступного частотного ре-

сурса в традиционно используемых диапазонах (С- и Х-диапазонах), а с другой – 

необходимостью повышения пропускной способности спутниковых каналов связи 

[1,2]. В большинстве спутниковых систем частоты приема и передачи разнесены и 

относятся к различным частотным поддиапазонам, что обусловливает необходи-

мость разработки антенных устройств, обеспечивающих эффективное излучение и 

прием электромагнитных волн в двух существенно разнесенных частотных диапа-

зонах [3, 4]. 

Одновременно растет спрос на мобильные и носимые станции спутниковой 

связи для применения в транспортной инфраструктуре, силовых структурах и те-

лекоммуникациях удаленных районов. Ключевым требованием к антенным систе-

мам таких станций являются низкопрофильность, минимальная масса и габариты, 

высокая надежность и энергоэффективность. 

В Российской Федерации для спутниковой связи выделены полосы приема 

19,0-21,2 ГГц (K-диапазон) и передачи 43,5-45,5 ГГц (Q-диапазон). Анализ доступ-

ной отечественной и зарубежной литературы показывает, что технические решения 

для приемопередающих антенных решеток (АР), которые одновременно охваты-

вали бы эти полосы и при этом сохраняли низкий профиль, представлены крайне 

ограниченно. Известные зарубежные разработки, например, продукция компании 

GETSAT, ориентированы на иные частотные планы и конструктивные условия, по-

этому их прямое использование для указанных полос невозможно. 

В зарубежных публикациях активно исследуются двухдиапазонные АР для 

K/Ka-диапазонов – с применением gap-волноводов [5, 6], интегрированных в под-

ложку волноводов (Substrate Integrated Waveguide – SIW) [7] и совмещенных апер-
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тур с высоким уровнем развязки между каналами [8, 9]. Однако все эти работы ори-

ентированы преимущественно на другие частотные планы и не обеспечивают пря-

мого соответствия требуемым полосам 19,0-21,2 и 43,5-45,5 ГГц. 

Кроме того, разработка подобных АР сопряжена с рядом научно-технических 

проблем: рост потерь в трактах питания, трудности с обеспечением стабильного 

электрического контакта в волноводных узлах, а главное – необходимость совме-

стить два сильно разнесенных по частоте диапазона на общей апертуре без увели-

чения профиля конструкции. Преодоление этих ограничений требует поиска новых 

решений как на уровне излучающих элементов и распределительных систем, так и 

на уровне общей компоновки решетки. 

Таким образом, тема диссертационной работы, посвященная созданию сов-

мещенных низкопрофильных АР для указанных частотных диапазонов, является 

актуальной и востребованной, а ее решение состоит в разработке оригинальных 

технических подходов, учитывающих специфику отечественного частотного плана 

и жесткие ограничения по массогабаритным характеристикам. 

Целью диссертационной работы является исследование, разработка и экс-

периментальная верификация двухдиапазонных АР малого профиля для К- и Q-

диапазонов с гибридными системами питания, обеспечивающими высокую эффек-

тивность при малых массогабаритных показателях, для применения в подвижных 

и носимых терминалах спутниковой связи. 

 Объектом исследования являются совмещенные приемопередающие АР 

K/Q-диапазонов, предназначенные для использования в мобильных и носимых 

станциях спутниковой связи. Предметом исследования выступают принципы по-

строения, подходы к разработке и экспериментальному исследованию широкопо-

лосных излучающих элементов, гибридных систем питания, построенных на базе 

планарных и волноводных технологий, а также методы объединения частотно-раз-

несенных диапазонов в единой низкопрофильной апертуре.   

 Для достижения поставленной цели нужно решить следующие задачи: 

1. Разработать и исследовать двухдиапазонные низкопрофильные излучаю-

щие элементы, обеспечивающие работу в заданных полосах частот приема 19,0-
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21,2 ГГц и передачи 43,5-45,5 ГГц, а также исследовать их электродинамические 

характеристики и взаимное влияние в совмещенной апертуре.  

2. Разработать гибридную систему питания двухдиапазонной АР, сочетаю-

щую планарные линии передачи, SIW и металлические волноводные структуры, а 

также gap-волноводные сумматоры/делители мощности, с целью снижения потерь 

при передаче сигнала и повышения технологичности конструкции, а также обеспе-

чения уровня боковых лепестков (УБЛ) не более минус 10 дБ.  

3. Разработать систему формирования круговой поляризации на основе тур-

никетной схемы возбуждения и обеспечить требуемый коэффициент эллиптично-

сти (КЭ) поляризации в обоих рабочих диапазонах частот.  

4. Разработать два варианта конструктивного исполнения совмещенной двух-

диапазонной АР, изготовить их экспериментальные образцы и провести комплекс-

ное исследование их характеристик.  

5. Провести сравнительный анализ разработанных АР как между собой, так 

и с известными аналогами. 

 Для решения перечисленных задач был выбран комплекс методов исследо-

вания: аналитические, численные и экспериментальные. На этапе аналитических 

расчетов определялась топология АР, шаг элементов, потери в тракте питания – для 

этого в MATLAB были разработаны специализированные алгоритмы. Численное 

моделирование электродинамических характеристик проводилось в САПР, исполь-

зующих методы конечного интегрирования (Finite Integration Technique, FIT) и ко-

нечных элементов (Finite Element Method, FEM), что позволило последовательно 

настроить излучатели, питающие структуры и решетку в целом. 

Экспериментальные исследования параметров изготовленных АР проводи-

лись с использованием векторного анализатора цепей с диапазоном рабочих частот 

до 50 ГГц. Измерение пространственных характеристик АР выполнялось в безэхо-

вой камере коллиматорного типа, обеспечивающей формирование квазиплоской 

электромагнитной волны в зоне измерений. 
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Научная новизна работы заключается в следующем: 

1. Предложен принцип построения двухдиапазонной апертуры на основе 

ячейки АР, содержащей излучающие элементы K- и Q-диапазонов, отличающийся 

тем, что апертурный коэффициент использования поверхности (КИП) в К-диапа-

зоне составляет 0,95-1,0, а в Q-диапазоне – 0,75 при сохранении эффективного за-

полнения поверхности.  

2. Предложен способ расширения полосы согласования и повышения меж-

диапазонной изоляции межслойных переходов, отличающийся применением апер-

турной связи через Н-образную щель, при увеличении полосы частот до 27,4% в К-

диапазоне и до 14,2% в Q-диапазоне, изоляции до 35 дБ.   

3. Предложена гибридная система питания, отличающаяся общим полоско-

вым слоем К- и Q-трактов и использованием металлических волноводных сумма-

торов, что обеспечивает получение максимально достижимых КПД 42,1% в К- и 

23,4% в Q-диапазонах.  

4. Предложено совокупное применение в системе питания щелевых перехо-

дов, разнесения К- и Q-трактов по слоям многослойной печатной платы, SIW и gap-

волноводных сумматоров, что обеспечивает повышение КПД до 50,2% и 33,2% в 

К- и Q-диапазонах соответственно. 

Положения, выносимые на защиту: 

1. Размещение в общей апертуре одного микрополоскового излучателя K-

диапазона и 3-х излучателей Q-диапазона при соотношении шагов размещения эле-

ментов 2:1 обеспечивают в АР апертурный коэффициент использования поверхно-

сти не менее 0,95 в К- и 0,75 в Q-диапазонах. 

2. Применение микрополоскового резонатора с апертурной связью через Н-

образную щель в совмещенной ячейке АР позволяет расширить полосу согласова-

ния до 27,4% в K- и 14,2% в Q-диапазонах при изоляции между каналами более      

35 дБ. 

3. Гибридная система питания на основе симметричных полосковых линий, 

волноводно-коаксиальных переходов и металлических волноводных сумматоров 
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обеспечивает в двухдиапазонной АР КПД 42,1% в K- и 23,4% в Q-диапазонах при 

КСВН ≤ 1,75, УБЛ ≤ -10 дБ и КЭ ≥ 0,8. 

4. Замена волноводно-коаксиальных переходов на щелевые в сочетании с раз-

несением K- и Q-трактов по слоям печатной платы и применением волновода, ин-

тегрированного в подложку, и gap-волноводных сумматоров в системе питания 

позволяют получить КПД до 50,2% в K- и до 33,2% в Q-диапазонах, КСВН ≤ 1,7, 

УБЛ ≤ -11,4 дБ и КЭ ≥ 0,8.  

Теоретическая значимость работы: 

1. Предложены принципы построения совмещенных двухдиапазонных АР 

K/Q-диапазонов с частотно-разнесенными каналами. В их основе – методика встра-

ивания излучателей Q-диапазона в апертуру излучателя К-диапазона. 

2. Выявлены зависимости электродинамических параметров двухдиапазон-

ного излучателя и построенной на его основе подрешетки от выбранной топологии, 

включая полосы согласования и взаимной развязки между диапазонами. Эти ре-

зультаты дают основу для обоснованного выбора топологии при проектировании 

АР.  

3. Разработаны гибридные  схемы питания для АР K/Q-диапазонов, объеди-

няющие полосковые линии, SIW и металлические волноводы, получены количе-

ственные величины потерь в каждом типе линий и оценки их влияния на энергети-

ческий баланс АР. 

4. Применение gap-волноводов в суммирующих узлах K/Q-диапазонов устра-

няет потери, связанные с разъемными соединениями, и снижает чувствительность 

характеристик к технологическим допускам. 

Практическая значимость работы: 

1. Разработана ячейка АР размером 9,0×9,0 мм. В ее пределах на общей апер-

туре размещены один излучатель K-диапазона и три излучателя Q-диапазона. Ком-

поновка обеспечивает одновременную работу двух частотно разнесенных каналов 

при высоком апертурном КИП: более 0,95 в K- и 0,75 – в Q-диапазонах. 
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2. Предложены два варианта двухдиапазонных излучателей, которые могут 

быть использованы при построении совмещенных АР. Для одного из них – с апер-

турной связью – показано расширение полосы согласования до 27,4 % в K- и         

14,2 % в Q-диапазонах при развязке более 35 дБ. Конструкция является перспек-

тивной для широкополосных АР, где предъявляются повышенные требования по 

электромагнитной совместимости каналов. 

3.  Разработаны две гибридные системы питания, объединяющие полосковые 

линии передачи с волноводными. Во второй реализации дополнительно применя-

ются SIW и gap-волноводные сумматоры со щелевыми переходами. Это позволяет 

исключить волноводно-коаксиальные переходы (ВКП) в Q-диапазоне и сократить 

их число в K-диапазоне, что упрощает конструкцию системы питания, уменьшает 

количество технологически сложных операций и снижает требования к изготовле-

нию.  

4.  Экспериментально подтверждена работоспособность разработанных АР в 

заданных полосах частот 19,0-21,2 и 43,5-45,5 ГГц. Для второй конструкции полу-

чены КПД 50,2 % в K-диапазоне и 33,2 % в Q-диапазоне, КСВН ≤ 1,7, УБЛ ≤ -11,4 

дБ и КЭ ≥ 0,8.  

5. Разработанные технические решения могут быть использованы при созда-

нии компактных приемопередающих антенных устройств спутниковой связи, где 

повышены требования к габаритам, массе, профилю и технологичности изготовле-

ния. Предложенная структура гибридной системы питания также может быть при-

менена как основа для дальнейшего масштабирования АР. 

Достоверность результатов обеспечивается применением современных вы-

сокоточных систем автоматизированного проектирования для электродинамиче-

ского анализа с использованием различных вычислительных методов, корректным 

использованием численных и аналитических подходов, а также применением пре-

цизионного измерительного оборудования и проверенных экспериментальных ме-

тодик. Представленные в работе результаты отличаются воспроизводимостью, 
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установлено хорошее количественное и качественное соответствие данных элек-

тродинамического моделирования, экспериментальных исследований и теоретиче-

ских выкладок.  

Апробация результатов. Основные положения и результаты диссертации 

представлялись и обсуждались на научных конференциях: XVII Международная 

конференция студентов, аспирантов и молодых ученых «Проспект Свободный – 

2021» (Красноярск, 2021 г.); XXIII Всероссийская научно-техническая конферен-

ция с международным участием «Современные проблемы радиоэлектроники – 

2022» (Красноярск, 2022 г.); VII Всероссийская научно-техническая конференция 

«Системы связи и радионавигации» (Красноярск, 2023 г.); VII Всероссийская 

научно-техническая конференция «Состояние и перспективы развития современ-

ной науки по направлению «IT В Вооруженных Силах Российской Федерации» 

(Анапа, 2024 г.); VIII Всероссийская научно-техническая конференция «Системы 

связи и радионавигации» (Красноярск, 2024 г.); I Научно-практическая конферен-

ция «Стратегия научно-технического развития по направлению «Системы спутни-

ковой и радиорелейной связи» (Красноярск, 2024 г.); IX Всероссийская научно-тех-

ническая конференция «Системы связи и радионавигации» (Красноярск, 2025 г.); 

II Научно-практическая конференция «Стратегия научно-технического развития по 

направлению «Системы спутниковой и радиорелейной связи» (Красноярск, 2025 

г.); I научно-техническая конференция Совета молодых ученых и специалистов 

СМУС-2025 (г. Москва, 2025 г.); X Всероссийская научно-техническая конферен-

ция с международным участием «Системы связи и радионавигации» (Красноярск, 

2026 г.) [121, 129, 136, 137, 140-143]. 

Публикации. По материалам диссертационного исследования опубликовано 

16 научных работ, из них: 7 в журналах из перечня ВАК, из них 2 в журнале, пере-

водная версия которого индексируется в базе Scopus, получено 3 свидетельства о 

регистрации программы для ЭВМ и 1 патент на полезную модель.  

Внедрение результатов работы. Результаты работы были применены в сле-

дующей научно-исследовательской работе: «Развитие фундаментальных основ и 
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технологий разработки систем персональной мобильной спутниковой связи» (но-

мера FSRZ-2023-0008, FSRZ-2026-0010). Также результаты используются при раз-

работке и модернизации станций спутниковой связи миллиметрового диапазона 

длин волн предприятием АО «НПП «Радиосвязь» (г. Красноярск), что подтвер-

ждают акты внедрения.  

Личный вклад автора.  Автором лично выполнены: аналитический обзор и 

постановка задач; разработка концепций и топологии излучающих элементов и ги-

бридных систем питания; трехмерное электродинамическое моделирование и па-

раметрический расчет всех структур; проведение экспериментальных измерений 

макетов; обработка и интерпретация результатов; подготовка основных публика-

ций и апробация на конференциях. Все представленные в работе результаты полу-

чены автором лично или при его непосредственном участии. 

 Структура и объем диссертации. Диссертация состоит из введения, четы-

рех глав, заключения, списка литературы и приложений. Общий объем работы со-

ставляет 168 страниц, включая 127 рисунков и 12 таблиц. Список литературы со-

держит 143 наименования. Приложение с документами, подтверждающими право 

на интеллектуальную собственность, изложено на 4 страницах, приложение с ак-

тами использования результатов исследований изложено на 2 страницах. 

 Первая глава посвящена анализу современных технических решений постро-

ения двухдиапазонных антенных систем спутниковой связи. Рассмотрены зеркаль-

ные антенны, отражательные и фазированные АР, а также способы совмещения из-

лучателей К- и Q-диапазонов в общей апертуре. Особое внимание уделено низко-

профильности, междиапазонной изоляции и технологиям систем питания. Опреде-

лены требования к разрабатываемой АР и обоснован выбор гибридной планарно-

волноводной распределительной сети. 

Вторая глава посвящена разработке и исследованию двухдиапазонных излу-

чающих элементов К/Q-диапазонов. Разработаны два варианта излучателей. Иссле-

дованы их полосы согласования, поляризационные характеристики и междиапа-

зонная изоляция. 
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Третья глава посвящена разработке двух конструкций совмещенных АР и 

гибридных систем их питания. Проведено электродинамическое моделирование и 

сравнение характеристик. 

Четвертая глава посвящена изготовлению макетов АР и эксперименталь-

ным исследованиям. Описаны материалы и технологии изготовления многослой-

ных печатных плат и волноводных структур. Приведены методика измерений в без-

эховой камере и результаты экспериментального исследования обеих конструкций. 

Выполнено сравнение измеренных характеристик и подтверждена работоспособ-

ность разработанных АР. 
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Глава 1. Анализ современных технических решений построения двухдиапа-

зонных антенных систем 

1.1 Двухдиапазонные антенные системы спутниковой связи 

 Развитие систем спутниковой связи сопровождается освоением более высо-

ких частотных диапазонов, включая K-, Ka- и Q-диапазоны, что позволяет увели-

чивать пропускную способность радиолиний. Одновременно расширяется приме-

нение спутниковой связи в мобильных и носимых терминалах, для которых наряду 

с коэффициентом усиления (КУ) существенное значение имеют масса и габариты 

антенной системы, ее профиль, технологичность изготовления и устойчивость к 

внешним механическим воздействиям. 

Наибольший вклад в развитие совмещенных антенных систем и решеток 

внесли зарубежные ученые D. Pozar, K. Wu, P.-S. Kildal, E. Rajo-Iglesias, A. U. 

Zaman, а также отечественные исследователи Л. И. Пономарев, Е. В. Овчинникова, 

А. Ю. Гринев, А. А. Измайлов, Д. И. Воскресенский, П. А. Шмачилин.  

В настоящей работе рассматривается совмещенная антенная апертура, пред-

назначенная для приема в диапазоне 19,0-21,2 ГГц и передачи в диапазоне            

43,5-45,5 ГГц. Центральные частоты рабочих диапазонов отличаются более чем в 

два раза (1). 

𝑓𝑄

𝑓𝐾
=

44,5

20,1
≈ 2,2 (1) 

 Следовательно, одна и та же физическая область апертуры имеет суще-

ственно различные электрические размеры в K- и Q-диапазонах. Поэтому выбор 

архитектуры антенны должен учитывать не только возможность получения высо-

кого КУ, но и возможность совмещения двух частотно разнесенных трактов в од-

ной низкопрофильной конструкции. 

В современных спутниковых системах для формирования высоконаправлен-

ного излучения применяются главным образом зеркальные антенны, отражатель-

ные АР [10-11] и непосредственно излучающие плоские фазированные АР (актив-

ные и пассивные). Принцип действия рассматриваемых архитектур схематично 

представлен на рисунке 1.  
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а б в 

Рисунок 1 – Основные архитектуры антенных систем: а – зеркальная антенна; б – отражатель-

ная АР; в – плоская фазированная АР 

 

Наиболее существенное различие между рассматриваемыми архитектурами 

заключается в способе формирования фазового распределения в апертуре. В зер-

кальной антенне оно формируется геометрией отражающей поверхности, в отра-

жательной АР – совокупностью фазовых характеристик пассивных отражающих 

элементов, а в плоской фазированной АР – распределительной системой, непосред-

ственно возбуждающей излучающие элементы. 

1.1.1 Зеркальные антенны 

Применение зеркальных антенн является одним из наиболее распространен-

ных способов формирования высокоэффективной апертуры. В параболической ан-

тенне электромагнитная волна от облучателя отражается от профилированной по-

верхности, вследствие чего формируется требуемое фазовое распределение поля в 

апертуре. В первом приближении КУ определяется выражением (2). 

𝐺 ≈ 𝜂𝑎 (
𝜋𝐷

𝜆
)

2

, (2) 

где D – диаметр рефлектора, 𝜆 – длина волны, 𝜂𝑎 – коэффициент использования 

апертуры.  

Основными достоинствами зеркальных антенн являются высокий КУ, высо-

кий КПД и широкая рабочая полоса. Эти свойства сохраняются и при переходе к 

миллиметровому диапазону.  

Для обеспечения двухдиапазонной работы зеркальных антенн используются 

специальные двухдиапазонные облучатели, которые возбуждают зеркальную апер-



16 
 

туру в обоих рабочих диапазонах. Подобные решения созданы как для Ku/Ka-диа-

пазонов [12], так и для частот, близких к рассматриваемым в настоящей работе, – 

19,172-19,792 и 43,924-44,524 ГГц [13]. Последний пример подтверждает возмож-

ность построения двухдиапазонной зеркальной антенны при отношении централь-

ных частот более 2,3. 

В работе [14] разработали двухдиапазонную цилиндрическую зеркальную 

антенну (рисунок 2) для компактного спутникового терминала, работающую в 

K/Ka-диапазонах.  

 
Рисунок 2 – Прототип цилиндрического рефлектора 

 

Следовательно, зеркальные антенны могут быть применены для двухдиапа-

зонных терминалов спутниковой связи при использовании специальных конструк-

тивных решений. Однако для мобильных и особенно носимых терминалов серьез-

ным ограничением зеркальной архитектуры остается объемная геометрия антенной 

системы. Для параболического зеркала глубина определяется соотношением: 

ℎ =
𝐷

16𝐹
, (3) 

где F – фокусное расстояние. 

 Кроме того, в зеркальной антенне необходимо разместить облучатель и кон-

струкцию его крепления. Поэтому при увеличении размера апертуры возрастает не 

только ее площадь, но и объем, занимаемый всей антенной системой. В носимом 

исполнении это затрудняет установку антенны непосредственно на носимом обо-
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рудовании и требует специальных решений для ее транспортировки и развертыва-

ния. Складные и развертываемые зеркальные антенны позволяют уменьшить габа-

риты в транспортном положении, однако требуют механизма раскрытия и фикса-

ции поверхности. При этом сохранение расчетной формы апертуры после развер-

тывания является необходимым условием получения требуемых характеристик. 

Для мобильного применения дополнительным фактором являются механиче-

ские и аэродинамические нагрузки. Выступающая поверхность и расположенный 

облучатель увеличивают площадь, подверженную воздействию набегающего воз-

душного потока, что предъявляет повышенные требования к механической жест-

кости конструкции и ее креплению. Данные ограничения являются одной из при-

чин развития низкопрофильных антенных систем для Satcom-on-the-Move [15, 16]. 

В Q/V-диапазоне проблема механической стабильности выходит на первый 

план. На частотах 40-50 ГГц длина волны исчисляется миллиметрами, поэтому 

даже небольшие отклонения поверхности рефлектора становятся соизмеримыми с 

допустимыми фазовыми искажениями апертуры. Как следствие, деформации зер-

кала могут существенно исказить фазовое распределение и снизить КУ. Именно 

поэтому для зеркальных антенн миллиметрового диапазона отдельно прорабатыва-

ются вопросы точности изготовления и жесткости конструкции [17]. 

В итоге, при всех своих преимуществах, классическая зеркальная антенна для 

задачи данной работы имеет ряд недостатков: объемная геометрия, необходимость 

в отдельном облучателе, увеличение массы с габаритами, усложнение механизмов 

развертывания, а также ужесточение требований к стабильности из-за работы в 

миллиметровой части спектра. 

1.1.2 Отражательные антенные решетки 

 Отражательная АР выполнена в виде плоской панели, состоящей из множе-

ства пассивных ячеек [18]. Волна от облучателя падает на эту поверхность, а нуж-

ное фазовое распределение в отраженном поле создается за счет вариации геомет-

рии, поворота или иных электродинамических параметров каждого элемента (ри-

сунок 3). 
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Рисунок 3 – Конструкция отражательной АР 

 

Основным преимуществом отражательной АР по сравнению с зеркальными 

антеннами является возможность выполнения отражающей поверхности практиче-

ски плоской. Это позволяет существенно уменьшить профиль конструкции. В част-

ности, в [19] разработана K-диапазонная отражательная АР круговой поляризации, 

которая на частоте 24,6 ГГц имеет КУ 31,5 дБ, КПД 58 % и профиль 0,042𝜆0 (ри-

сунок 4).  

  
Рисунок 4 – Прототип отражательной АР 

 

Отражательные АР также рассматриваются применительно к двухдиапазон-

ным спутниковым системам [20, 21]. 

По отношению к исследуемой конструкции отражательная АР оказывается 

более близким решением, чем традиционная зеркальная антенна. Тем не менее 

принцип ее работы по-прежнему основан на пространственном возбуждении апер-

туры посредством облучателя. Для двухдиапазонной системы это несет дополни-

тельные электродинамические ограничения. Фазовый отклик отражающего эле-

мента зависит от частоты, угла падения и взаимодействия с соседними элементами. 

Поэтому при одновременной работе в K/Q-диапазонах необходимо обеспечить тре-

буемый фазовый сдвиг в двух существенно разнесенных частотных областях. Это 
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усложняет конструкцию фазокорректирующих элементов и ограничивает возмож-

ности их независимой оптимизации. Отечественный вариант подобной конструк-

ции исследован в работе [22]. В ней применен единый плоский слой двухчастотных 

фазокорректирующих элементов (рисунок 5), обеспечивающих независимую ра-

боту в низкочастотной и высокочастотной полосах. Этот результат демонстрирует 

принципиальную возможность построения двухдиапазонной апертуры при значи-

тельном различии электрических размеров элементов. 

 
Рисунок 5 – Фрагмент изготовленной топологии двухчастотной отражательной АР 

 

Однако малый профиль самой отражающей поверхности еще не гарантирует 

компактности всей системы в целом: между облучателем и апертурой необходимо 

выдерживать определенное расстояние и обеспечивать согласование поля облуча-

теля с раскрывом. 

Таким образом, отражательная АР обеспечивает меньший размер, чем клас-

сическая зеркальная антенна, но сохраняет внешнее возбуждение и частотную за-

висимость фазообразования, что сужает возможности построения независимых 

K/Q-трактов. 

1.1.3 Активные фазированные антенные решетки 

Особым классом плоских антенных систем являются активные фазирован-

ные АР (АФАР), в которых формирование и управление диаграммой направленно-

сти (ДН) осуществляется за счет изменения амплитудно-фазового распределения 

сигналов в отдельных каналах решетки. В отличие от пассивной АР, где распреде-

ление мощности между излучателями формируется преимущественно пассивной 
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системой, в АФАР функции формирования луча непосредственно связаны с актив-

ными СВЧ-каналами, включающими усилители и фазовращатели [23-26]. 

Основным преимуществом АФАР для спутниковых терминалов является 

возможность электронного управления направлением главного лепестка. Это осо-

бенно важно для терминалов, работающих в движении и взаимодействующих с из-

меняющими свое положение спутниками.  

В работе [24] рассмотрена АФАР для мобильной спутниковой связи в Ka-

диапазоне, выполненная с использованием LTCC-технологии (рисунок 6).  

 
Рисунок 6 – Поперечное сечение концепции АФАР, реализованной по технологии LTCC 

 

Авторы отмечают необходимость низкопрофильного исполнения пользова-

тельского терминала и рассматривают АР как альтернативу отражательной техно-

логии.  

Отечественные исследования также подтверждают перспективность плоских 

ФАР для спутниковых терминалов. В работе [25] рассмотрены вопросы реализации 

АФАР терминала системы «Экспресс-РВ»: формирование требуемых ДН и разме-

щение большого числа излучателей в плоской апертуре. Полученные результаты 

показывают, что плоские АФАР могут быть использованы для создания компакт-

ных терминалов спутниковой связи. 

Главное ограничение при построении крупноапертурных двухдиапазонных 

АФАР связано с большим числом активных СВЧ-компонентов. Каждый канал тре-

бует собственных усилителей, фазовращателей, цепей управления и питания. С ро-

стом количества элементов прямо пропорционально увеличиваются сложность, 

энергопотребление, стоимость и требования к системе охлаждения. 
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В миллиметровом диапазоне ситуация усугубляется тем, что электрические 

размеры элементов уменьшаются, а размещать множество каналов приходится на 

ограниченной площади. При этом каждый активный канал должен сохранять ста-

бильность амплитудно-фазовых характеристик, что на практике требует их калиб-

ровки. 

Переход к двухдиапазонной системе обостряет перечисленные проблемы. 

Приемный и передающий тракты в сильно разнесенных полосах нуждаются в не-

зависимых активных цепях и собственных средствах формирования ДН. Парал-

лельно приходится решать задачи электромагнитной развязки, компоновки, тепло-

отвода и обеспечения электромагнитной совместимости двух подсистем. 

Исходя из этого, АФАР остаются предпочтительным выбором в тех случаях, 

когда определяющими являются требования к электронному сканированию, мно-

голучевой работе и функциональной гибкости. 

1.1.4 Пассивные фазированные антенные решетки 

В пассивной фазированной АР каждый излучающий элемент непосред-

ственно возбуждается распределительной системой. В зависимости от диапазона 

частот и конструктивных требований могут использоваться микрополосковые и по-

лосковые линии, SIW, металлические и другие типы волноводных структур. 

В отличие от зеркальных антенн и отражательных АР, в пассивной фазиро-

ванной АР распределение электромагнитной энергии формируется непосред-

ственно внутри антенны. Это позволяет объединить излучающие элементы и си-

стему питания в единую многослойную конструкцию и независимо формировать 

K- и Q-тракты. В отличие от АФАР, амплитудно-фазовое распределение в пассив-

ной реализации формируется преимущественно пассивной системой питания, что 

позволяет существенно сократить количество активных компонентов. 

Возможности данной архитектуры подтверждены рядом работ для частотных 

диапазонов, близких к рассматриваемым в настоящей работе. В [27] разработана 

планарная совмещенная K/Ka-диапазонная АР с раздельными распределитель-

ными системами двух диапазонов. Для Q-диапазона в [28] продемонстрирована 
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планарная АР круговой поляризации на частоте 45 ГГц с использованием SIW-тех-

нологии. Таким образом, применение пассивных фазированных АР непосред-

ственно в области частот, рассматриваемой в настоящей работе, имеет эксперимен-

тальное подтверждение. 

Пассивные фазированные АР являются одним из наиболее перспективных 

решений для мобильных и носимых станций спутниковой связи. Их основным пре-

имуществом является возможность реализации высоконаправленной апертуры при 

существенно меньшей толщине и объеме по сравнению с традиционными зеркаль-

ными антеннами, а также непосредственная интеграция излучающих элементов и 

системы питания в конструкцию антенны. Это особенно важно для терминалов, 

предъявляющих повышенные требования к массогабаритным характеристикам, 

низкому профилю и конструктивной интеграции антенной системы. Дополнитель-

ным преимуществом является возможность формирования многодиапазонных 

апертур за счет размещения излучающих элементов различных частотных диапа-

зонов в пределах одной плоской поверхности. Поэтому пассивные фазированные 

АР представляют особый интерес для построения компактных совмещенных ан-

тенных систем спутниковой связи, в том числе работающих в миллиметровом диа-

пазоне. 

1.1.5 Требования к двухдиапазонным антенным системам K/Q-

диапазонов 

В предыдущих подразделах рассмотрены различные типы антенных систем 

с точки зрения их пригодности для мобильных и носимых спутниковых термина-

лов. Ключевыми требованиями здесь являются компактность, низкий профиль и 

технологичность при сохранении необходимых электродинамических характери-

стик. В этом контексте двухдиапазонные АР с совмещенной апертурой представ-

ляются наиболее перспективным направлением. 

Объектом данной работы является совмещенная АР, рассчитанная на прием 

в полосе 19,0-21,2 ГГц и передачу в полосе 43,5-45,5 ГГц. Как ранее отмечалось, 

отношение превышает 2,2, что означает существенное различие электрических раз-

меров и шагов размещения элементов для нижнего и верхнего диапазонов. Поэтому 
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требуется продуманный выбор геометрии и топологии, а не механическое объеди-

нение двух решеток. 

Первое требование – эффективное использование общей апертуры. Период 

расположения элементов в каждом диапазоне должен исключать недопустимые ди-

фракционные лепестки. Элементы Q-диапазона необходимо вписать в структуру 

K-диапазона без увеличения габаритов и профиля, сохранив высокий КИП в обоих 

каналах. 

Второе ключевое требование – междиапазонная изоляция. Совместное раз-

мещение излучателей неизбежно приводит к электромагнитному взаимодействию, 

которое может ухудшить согласование и снизить КПД. Элементы должны обладать 

частотной селективностью, а их взаимное влияние – быть минимальным. 

Для спутниковой связи в данных диапазонах используется круговая поляри-

зация. Она должна формироваться без излишнего усложнения системы. Кроме 

того, решетка должна обеспечивать требуемую ДН и приемлемый УБЛ. 

Отдельного внимания заслуживает система питания. В Q-диапазоне потери в 

линиях передачи и соединениях напрямую влияют на общий КПД. С ростом числа 

элементов растут протяженность тракта и количество стыков, поэтому питающая 

система должна обеспечивать амплитудно-фазовое распределение с минималь-

ными потерями и быть совместимой с низкопрофильной конструкцией. 

Наконец, необходимо учитывать технологические ограничения. На частотах 

порядка десятков гигагерц даже небольшие геометрические отклонения, качество 

поверхностей и точность сборки заметно сказываются на характеристиках. Кон-

струкция должна быть реализуема в рамках доступных технологий – многослойной 

печати и механообработки – и содержать минимум соединений, критичных к до-

пускам. 

Все перечисленные требования взаимосвязаны. Увеличение числа элементов 

повышает эффективность использования апертуры, но удлиняет систему питания 

и увеличивает потери. Улучшение развязки может потребовать изменения струк-

туры излучателей, что скажется на профиле и технологичности. Таким образом, 

проектирование решетки K/Q-диапазонов требует комплексного решения трех 
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ключевых задач: построения совмещенной апертуры, выбора излучающих элемен-

тов и разработки оптимальной системы питания. Анализ существующих подходов 

к их решению представлен далее. 

1.2 Обзор двухдиапазонных антенных решеток с совмещенной аперту-

рой  

Одним из перспективных направлений развития компактных спутниковых 

антенных систем является создание многодиапазонных решеток с совмещенной 

апертурой. Такой подход позволяет использовать одну физическую поверхность 

для работы в нескольких радиоканалах. 

В современных конструкциях совмещенных апертур применяются различ-

ные принципы объединения излучающих структур. По способу построения можно 

выделить: пространственное размещение излучателей разных диапазонов, много-

диапазонные излучающие элементы, а также многослойные конструкции с ча-

стотно-селективными и метаповерхностными элементами. 

1.2.1 Пространственное совмещение излучающих элементов различных 

диапазонов 

Самый распространенный способ построения двухдиапазонной апертуры – 

размещение на одной поверхности групп излучателей для каждого диапазона. При 

этом элементы могут иметь различные электрические размеры и различные про-

странственные периоды.  

Примером служит Ku/Ka-диапазонная решетка из работы [29], где в пределах 

общей апертуры размещены 208 элементов Ku-диапазона и 832 элемента Ka-диа-

пазона (рисунок 7). Для снижения взаимного влияния между элементами разных 

диапазонов применены металлические экранирующие переходные отверстия. 

 
Рисунок 7 – Излучатель двухдиапазонной АР с общей апертурой 
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Четырехслойная печатная структура позволила разместить элементы двух 

диапазонов в одной плоскости. Экспериментально получены полосы 10,7 и 9,1% 

соответственно. 

Аналогичный подход реализован в конструкции, предложенной в [30] для 

E/Ka-диапазонов: на общей апертуре размещены 2×4 элемента Ka-диапазона и 

8×16 элементов E-диапазона (рисунок 8). 

 
Рисунок 8 – E/Ka-диапазонная конструкция АР 

 

Питающая система выполнена последовательно-параллельной, что позво-

лило сократить площадь, занимаемую линиями передачи.  

Еще более выраженное частотное разнесение представлено в работе [31] для 

S/Ka-диапазонов: отношение центральных частот там достигает 12,1. В этой кон-

струкции низкочастотный патч одновременно задействован как часть высокоча-

стотной SIW-решетки. Измеренные значения развязки между каналами составили 

около 45 дБ на нижней частоте и 35 дБ на верхней. При этом с ростом отношения 

рабочих частот увеличивается различие электрических размеров элементов, что 

требует согласования двух различных пространственных периодов решетки. 

В работе [32] пространственное совмещение двух диапазонов реализовано на 

основе печатных вложенных диполей (рисунок 9). Такие структуры позволяют бо-

лее эффективно использовать площадь апертуры за счет геометрического масшта-

бирования элементов.  
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Рисунок 9 – Дипольная двухдиапазонная АР 

 

При отношении частот 1:2 были получены полосы не менее 5% и междиапа-

зонная изоляция более 15 дБ.  

Аналогичный принцип реализован в печатной решетке L/S-диапазона [33], 

где элементы с большей электрической длиной размещены вокруг элементов мень-

шего размера (рисунок 10). Такое решение позволяет физически разнести излуча-

тели, не расширяя при этом общую апертуру. 

 
Рисунок 10 – Конструкция АР 

 

Отечественный пример пространственного совмещения излучателей разных 

диапазонов приведен в работе [34], где рассматривается двухдиапазонная совме-

щенная фазированная АР L/S-диапазонов. В общей апертуре размещены 10 излу-

чателей L-диапазона и 40 излучателей S-диапазона, что позволяет сформировать 

две подрешетки с разными пространственными периодами в пределах единого рас-

крыва. 
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Более широкий обзор двухдиапазонных совмещенных АР представлен в [35]. 

Авторы анализируют различные варианты взаимного размещения излучателей раз-

ных диапазонов и подчеркивают необходимость учета их электромагнитного взаи-

модействия, которое может изменять входной импеданс, ДН и поляризационные 

характеристики. 

Таким образом, пространственное размещение элементов дает независи-

мость в проектировании диапазонов, но требует решения двух задач: эффективного 

использования площади и снижения взаимного влияния излучателей.  

1.2.2 Многодиапазонные излучающие элементы 

Альтернативой пространственному размещению отдельных групп элементов 

является использование одного физического излучателя, обладающего несколь-

кими резонансами или рабочими модами. Такой подход позволяет сократить число 

отдельных элементов и повысить степень конструктивной интеграции антенной си-

стемы. 

В отечественных исследованиях данный подход реализован при построении 

двухдиапазонной микрополосковой АР системы спутникового телевидения [36]. В 

работе разработан двухдиапазонный микрополосковый излучатель, выполнена его 

параметрическая оптимизация и исследованы характеристики АР.  

Показательный пример такого решения представлен также в работе [37], где 

предложен однослойный микрополосковый элемент, формирующий две круговые 

поляризации в разных частотных полосах. Многодиапазонный режим обеспечива-

ется возбуждением двух пар ортогональных мод квадратного патча (рисунок 11).  

  
  

Рисунок 11 – Двухдиапазонная АР с двойной круговой поляризацией 
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На основе этого элемента изготовлена решетка 2×2 с рабочими частотами 

2,53 и 3,59 ГГц. Экспериментально полученные КУ составили 10,8 и 12,5 дБ соот-

ветственно.  В итоге один физический элемент заменяет две отдельные подре-

шетки. 

Другой подход реализован в работе [38], где для двухдиапазонной решетки 

применена многослойная печатная конструкция. Элементы Ka-диапазона возбуж-

даются непосредственно микрополосковыми линиями, а E-диапазона – через апер-

турную связь. Таким образом, в одной конструкции сочетаются различные типы 

излучателей и способы их возбуждения. 

Основное преимущество многодиапазонного излучателя – сокращение числа 

физических элементов. Однако при значительном частотном разнесении возникает 

необходимость независимой настройки нескольких резонансных механизмов. 

Кроме того, увеличение электрического размера структуры на одной из рабочих 

частот может приводить к появлению дополнительных мод и усложнять формиро-

вание ДН. 

Для рассматриваемой задачи центральные частоты K- и Q-диапазонов со-

ставляют примерно 20,1 и 44,5 ГГц. Такое разнесение существенно повышает тре-

бования к независимости настройки излучающих структур, поэтому использование 

отдельных элементов для K- и Q-диапазонов оказывается более предпочтитель-

ным, чем попытка реализовать оба диапазона одним универсальным излучателем. 

1.2.3 Многослойные конструкции и совмещенные структуры 

Одним из наиболее практичных способов совмещения является многослой-

ное построение апертуры. В этом случае излучатели, питающие линии и экраниру-

ющие слои могут быть разнесены по разным уровням, что дает дополнительную 

степень свободы при компоновке. 

Многослойная технология позволяет использовать различные типы излуча-

телей и питающих сетей в одной конструкции. Например, в [39] низкопрофильная 

многослойная конструкция объединяет S- и Ka-диапазонные каналы, где в единой 

антенной системе размещены отражательная и микрополосковая апертуры. 



29 
 

Для спутниковых систем особенно интересна работа [40], в которой в K-диа-

пазоне реализована двойная линейная поляризация, а в Ka-диапазоне – двойная 

круговая поляризация (рисунок 12).  

 
Рисунок 12 – Конфигурация излучателя двухдиапазонной АР 

 

Использование SIW и нескольких печатных слоев позволило получить ком-

пактную общую апертуру. Таким образом, одна апертура объединяет различные 

типы излучающих элементов, способы возбуждения и поляризационные характе-

ристики. При этом авторы отмечают, что увеличение числа слоев повышает слож-

ность изготовления и настройки конструкции. 

Интерес представляет также конструкция [38], где различные диапазоны рас-

пределены по слоям печатной платы и используют разные схемы возбуждения. Та-

кое решение позволяет разнести системы питания по разным уровням, сохраняя 

при этом общую плоскую структуру. 

Отдельное направление связано с применением частотно-селективных по-

верхностей (ЧСП). В работе [41] предложена Ku/Ka-диапазонная решетка с 4×4 

элементами в Ku-диапазоне и 8×8 – в Ka-диапазоне, расположенными на разных 

слоях. ЧСП здесь выполняет одновременно две функции: служит конструктивным 

элементом апертуры и обеспечивает развязку между диапазонами. Эксперимен-

тально получены полосы 19,07 % и 23,66 %, а изоляция между портами превышает 

20 дБ в нижнем диапазоне и 30 дБ – в верхнем. 

Отечественный вариант многослойного построения двухдиапазонной АР ис-

следован в работе [42]. В предложенной конструкции излучатели и питающие 

структуры разных диапазонов распределены по нескольким слоям общей сборки, 
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что позволяет реализовать совмещенную апертуру при ограниченной конструктив-

ной высоте. Для разработанной решетки выполнены электродинамическое модели-

рование и экспериментальное исследование. 

Результаты показывают, что распределение функциональных элементов по 

слоям не исключает их электромагнитного взаимодействия. Поэтому многослой-

ную компоновку необходимо рассматривать совместно с задачами обеспечения 

электромагнитной развязки и построения системы питания. 

В работе [43] предложена низкопрофильная Ku/Ka-диапазонная совмещен-

ная фазированная АР, в которой для повышения междиапазонной изоляции исполь-

зуется гибридная система, объединяющая метаповерхностную структуру и струк-

туру с дефектами заземления (рисунок 13). 

 
Рисунок 13 – Структура излучающего элемента 

 

Метаповерхностная структура размещена в верхнем слое элемента Ка-диапа-

зона и представляет собой квадратный патч с окружающим его разрывным квад-

ратным кольцо. В нижнем слое размещается дефект заземления в виде щелей, нару-

шающих путь распространения поверхностных токов и формирующих частотно-

селективный запирающий эффект. Совместное применение этих методов позво-

ляет одновременно воздействовать на различные механизмы электромагнитной 

связи и тем самым повысить эффективность развязки по сравнению с использова-

нием каждой структуры отдельно. 

Особое направление развития совмещенных апертур связано с применением 

метаповерхностных структур, обеспечивающих функциональное повторное ис-

пользование одной физической структуры в различных частотных диапазонах. В 
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работе [44] предложена совмещенная C/Ku-диапазонная АР, в которой объединены 

4×4 гибридных ZOR-патча, работающих в диапазоне 4,74-5,12 ГГц, и 2×2 метапо-

верхностных антенны, работающих в диапазоне 13,0-14,0 ГГц (рисунок 14). Прин-

ципиальной особенностью конструкции является то, что четыре ZOR-патча каж-

дого низкочастотного элемента одновременно образуют метаповерхностную 

структуру высокочастотной антенны.  

 
Рисунок 14 – Прототип АР 

 

Таким образом, одна и та же структура используется для формирования из-

лучения в обоих диапазонах, что авторы характеризуют как полное структурное 

повторное использование. Современные работы демонстрируют дальнейшее раз-

витие этого подхода. В [45] патч используется одновременно как паразитный эле-

мент низкочастотного излучателя и частично отражающая поверхность высокоча-

стотного резонатора. 

Для рассматриваемого в работе частотного диапазона особый интерес пред-

ставляют многослойные конструкции, где разнесение по уровням используется не 

только для размещения излучателей, но и для построения распределительной си-

стемы питания. Однако недостатком такого подхода является увеличение техноло-

гической сложности и чувствительности к толщине диэлектрических слоев. Для 

миллиметровых длин волн небольшое изменение геометрических размеров может 

приводить к заметному изменению фазового распределения и согласования. 
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1.2.4 Сравнительный анализ существующих решений 

Анализ современных двухдиапазонных АР с совмещенной апертурой пока-

зывает разнообразие подходов, которые отличаются пространственным совмеще-

нием излучателей, методами междиапазонной развязки и архитектурой систем пи-

тания. Основные рассмотренные конструкции сведены в таблицу 1.  

Таблица 1 – Сравнение основных способов построения двухдиапазонных совмещенных апертур 

Подход Примеры Особенности Ограничения для 

K/Q-диапазонов 

Пространственное 

совмещение элемен-

тов 

[29-33] Независимая оптими-

зация диапазонов 

Взаимное влияние 

Многодиапазонный 

элемент 

[37, 38] Снижение числа фи-

зических элементов 

Сложность независи-

мой настройки 

Многослойные си-

стемы 

[39, 40] Высокая степень ин-

теграции 

Усложнение техноло-

гии изготовления и 

системы питания 

Метаповерхности [41-45] Развязка и частотное 

разделение функций 

Сложность конструк-

ции 

Гибридные планарно-

волноводные си-

стемы 

[40] Высокая степень 

функциональной ин-

теграции 

Рост конструктивной 

и технологической 

сложности 

Для количественной оценки рассмотренных подходов представляет интерес 

сравнение основных технических характеристик опубликованных АР. В таблице 2 

приведены доступные в литературе значения рабочих диапазонов, относительной 

полосы частот, КУ, КПД, изоляции между диапазонами и конструктивных харак-

теристик. При отсутствии соответствующих данных в публикации параметр не 

приводится. 

Таблица 2 – Сравнительные характеристики существующих двухдиапазонных АР с совмещенной 

апертурой 

Источник 
Диапазоны, 

ГГц 
Полоса, % КУ, дБ КПД, % Изоляция, дБ 

[5] 20 / 30 10,0 / 6,7 26 / 29,5 >80 / >80 - 

[29] 17/32 10,7 / 9,1 28,4 / 34,0 >58 / >48,7 - 

[32] 1 / 2 ≥5 / ≥5 12 / 16,2 - >15 

[38] 28 / 83 3,6 / 4,3 15,5 / 24,7 - >33 

[40] 21 / 28 8,8 / 18,2 6,5 / 7,4 - >18 

[43] 18 / 32 25 / 11,8 17,13 / 22,7 - >36,3 / >17,7 
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Практическая значимость низкопрофильных многодиапазонных антенных 

систем подтверждается наличием современных промышленных терминалов спут-

никовой связи. В качестве примера можно привести терминал компании Get SAT, 

работающий на прием в полосе 19,2-21,2 ГГц и на передачу в полосе 29-31 ГГц 

[46]. Габариты антенной панели составляют 250×135 см, масса всего терминала – 

8,7 кг. Предусмотрена круговая поляризация как правого, так и левого вращения. 

В итоге, современные исследования показывают, что совмещение каналов в 

низкопрофильной апертуре достижимо, в том числе с применением SIW, gap-вол-

новодов и гибридного питания. Однако большинство работ выполнено для K/Ka и 

Ku/Ka, где частотное отношение ниже, чем у K/Q-диапазонов, рассматриваемых в 

данной работе. 

Для K- (19,0-21,2 ГГц) и Q-диапазонов (43,5-45,5 ГГц) с отношением цен-

тральных частот около 2,2 целесообразно применить пространственно-иерархиче-

ское совмещение отдельных излучателей каждого диапазона. Это позволяет прово-

дить независимую электродинамическую оптимизацию элементов при сохранении 

общей низкопрофильной апертуры. Вместе с тем анализ современных конструкций 

показывает, что для подобных систем наряду с характеристиками излучателей клю-

чевую роль играет архитектура системы питания – от нее зависят потери, габариты, 

технологичность и возможность интеграции диапазонов. Это определяет необхо-

димость дальнейшего анализа двухдиапазонных излучающих элементов и техно-

логий построения низкопрофильных систем питания.  

1.3 Анализ излучающих элементов двухдиапазонных антенных решеток 

Излучающий элемент является основным электродинамическим звеном АР, 

определяющим ее локальные характеристики согласования, полосу частот, поляри-

зацию и эффективность. В двухдиапазонной совмещенной апертуре задача услож-

няется тем, что один либо несколько элементов должны функционировать в усло-

виях присутствия излучателей другого диапазона. 

Основные используемые в литературе типы элементов можно условно разде-

лить на микрополосковые, щелевые, дипольные, диэлектрические и полостные. 
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1.3.1 Одно- и многорезонансные микрополосковые элементы 

Микрополосковый патч является одним из наиболее распространенных эле-

ментов низкопрофильных решеток благодаря планарности и технологической сов-

местимости с печатными платами. Основные положения теории микрополосковых 

антенн подробно рассмотрены в работах [47, 48]. 

В отечественной литературе задачи моделирования микрополосковых излу-

чателей АР рассматривались, в частности, в работе [49], где анализировалось вли-

яние геометрии элементов и их взаимного расположения на характеристики ре-

шетки. Полученные результаты полезны при выборе пространственного периода 

печатных излучателей в совмещенных апертурах.  

Для получения двух рабочих диапазонов возможно использование двух резо-

наторов различного электрического размера. Такой подход позволяет формировать 

независимые резонансы, однако при значительном отношении частот размеры од-

ного из резонаторов может становиться слишком большими либо слишком малыми 

относительно элементарной ячейки. 

Другой вариант основан на использовании нескольких связанных резонато-

ров. В таком стек-патче паразитный резонатор располагается над возбуждаемым, а 

электромагнитная связь между ними формирует несколько близко расположенных 

резонансов. 

В работе [50] показано, что стек-патч (рисунок 15) позволяет существенно 

расширить полосу согласования.  

 
Рисунок 15 – Геометрия многослойной антенны 
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Для отдельных конструкций полоса может достигать ширину вплоть до од-

ной октавы. 

В двухдиапазонных решетках стек-структуры используются для получения 

нескольких частотных характеристик при сохранении общей апертуры. Например, 

в [51] рассмотрена L/C-диапазонная совмещенная по данному принципу решетка. 

В работе [52] разработана компактная двухдиапазонная двухполяризацион-

ная микрополосковая решетка, в которой возбуждаемые патчи использует общие 

паразитные элементы (рисунок 16).  

 
Рисунок 16 – Конфигурация излучателей 

 

Такой подход одновременно позволяет уменьшить толщину и сформировать 

требуемые частотные характеристики.  

Недостатком связанных резонаторов является увеличение числа конструк-

тивных параметров и взаимная зависимость их характеристик. Изменение расстоя-

ния между резонаторами, толщины подложки или размеров паразитного элемента 

влияет одновременно на несколько резонансных частот. 

1.3.2 Элементы с апертурным возбуждением 

 Принцип апертурного возбуждения заключается в передаче энергии от пита-

ющей линии к патчу через щель, прорезанную в металлическом экране (рисунок 

17). Этот подход, впервые предложенный Позаром [53], получил широкое распро-

странение в печатных антенных конструкциях. 
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Рисунок 17 – Структура излучателя на апертурной связи 

 

В отличие от непосредственного подключения питания к патчу [50], апертур-

ная связь позволяет разнести излучающую и питающую части элемента по разным 

слоям, что дает дополнительную гибкость при оптимизации характеристик. Физи-

ческие механизмы, лежащие в основе такого возбуждения, детально рассмотрены 

в [54] с учетом влияния подложек, поверхностных волн и собственного излучения 

щели.  

Различные модификации широкополосных апертурных структур представ-

лены в работах [55, 56]. Среди них особый интерес вызывают Н-образные щели. 

Варьируя их длину, ширину и взаимное расположение, можно управлять коэффи-

циентом связи и входным сопротивлением элемента. В [57] показано, что примене-

ние Н-образной апертуры позволяет существенно расширить рабочую полосу мик-

рополоскового излучателя. 

Кроме того, апертурная связь удобна для формирования двух ортогональных 

поляризаций: две перпендикулярно ориентированные щели возбуждают независи-

мые поляризационные каналы, что продемонстрировано в [58] (рисунок 18). 

 
Рисунок 18 – Конструкция излучателя с апертурным возбуждением с двумя ортогональными 

поляризациями 
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Для двухдиапазонных структур у этого подхода есть еще одно важное пре-

имущество – возможность размещения питающих линий и излучающего патча на 

разных слоях. Это позволяет совместить несколько частотных каналов, избегая 

прямого пересечения проводниковых трактов. 

1.3.3 Дипольные и щелевые элементы 

 Дипольные излучатели отличаются гибкостью пространственной компо-

новки, что делает их пригодными для построения двухдиапазонных АР. В качестве 

примера можно привести конструкцию на основе печатных вложенных диполей 

[32], где два типа диполей с резонансными частотами, различающимися в два раза, 

размещены в пределах общей апертуры. 

 Отдельное направление связано с использованием геометрии щелей и конфи-

гурации дипольных элементов для управления распределением поверхностных то-

ков и характеристиками излучения. В работе [59] исследован E-образный щелевой 

элемент миллиметрового диапазона, для которого изменение формы щели позво-

ляет влиять на ДН, уровень кросс-поляризации и согласование. В [60] введение до-

полнительной U-образной щели в E-образный излучатель (рисунок 19) использу-

ется для возбуждения дополнительных мод, что обеспечивает расширение рабочей 

полосы. 

 
Рисунок 19 – Геометрия излучателя 

 

Для E-образного магнитоэлектрического диполя в [61] показано, что измене-

ние конфигурации электрической части элемента позволяет управлять распределе-
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нием поверхностных токов и формировать устойчивую ДН в широкой полосе ча-

стот. Таким образом, геометрия щелей и дипольных проводников может служить 

дополнительным инструментом управления не только резонансными свойствами, 

но и пространственными характеристиками излучения. Однако усложнение гео-

метрии щелей и дипольных проводников увеличивает чувствительность характе-

ристик излучателя к технологическим отклонениям и усложняет процесс его опти-

мизации. 

 1.3.4 Диэлектрические резонаторные элементы 

 Интерес к диэлектрическим резонаторным антеннам обусловлен возможно-

стью достижения высоких значений добротности при отсутствии проводящих эле-

ментов, ответственных за резонанс. В качестве примера в [62] диэлектрический ре-

зонатор используется как единый элемент для двухдиапазонной АР (рисунок 20). 

 
Рисунок 20 – АР на диэлектрических резонаторах 

 

Один и тот же резонатор участвует в формировании излучения двух диапазо-

нов, а дополнительные элементы обеспечивают требуемую пространственную пе-

риодичность высокочастотного канала. Экспериментально получена изоляция бо-

лее 30 дБ. 

Данный подход показывает, что использование многомодовых резонаторов 

позволяет уменьшить количество физических элементов. Однако форма и положе-

ние мод существенно зависят от геометрии резонатора и свойств диэлектрического 

материала. 
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1.3.5 Полостные и волноводные элементы 

 На миллиметровых длинах волн важным альтернативным решением стано-

вятся полостные и волноводные элементы. Их преимущество заключается в высо-

кой эффективности и возможности формирования хорошо контролируемого поля. 

В полно металлической решетке K/Ka-диапазонов [5] излучающие элементы 

представляют собой круглые апертуры, расположенные на верхней пластине ан-

тенны и возбуждаемые двумя сложенными друг на друга резонаторами разного 

диаметра для работы в двух частотных диапазонах (рисунок 21). 

 
Рисунок 21 – Слои двухдиапазонной базовой ячейки АР 

 

Каждая полость формирует отдельный резонанс, а общая апертура использу-

ется двумя диапазонами. Питание реализовано на основе gap-волновода. 

В более поздней работе [63] реализовано сочетание патч-элемента Ku-диапа-

зона и полостного элемента Ka-диапазона с питанием от одного источника (рису-

нок 22).  

 
Рисунок 22 – Конструкция излучателя 
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1.3.6 Формирование круговой поляризации 

Для спутниковых систем связи важной характеристикой излучателя является 

возможность формирования круговой поляризации. Для этого необходимо сфор-

мировать две ортогональные составляющие поля с приблизительно одинаковыми 

амплитудами и фазовым сдвигом около 90∘. 

В микрополосковых элементах круговая поляризация может формироваться 

за счет среза углов патча, специальных щелей, двухточечного возбуждения либо 

последовательного возбуждения элементов [64-66]. В двухдиапазонных совмещен-

ных структурах поляризационные характеристики дополнительно зависят от при-

сутствия элементов другого диапазона.   

Распространенным способом формирования круговой поляризации в АР яв-

ляется применение турникетной схемы возбуждения [67]. В данном случае сосед-

ние излучатели или группы излучателей располагаются с определенным угловым 

поворотом относительно друг друга, а сигналы, поступающие на них, имеют фазо-

вый сдвиг 90° (рисунок 23).  

 
Рисунок 23 – Пространственный поворот излучателей 

 

За счет пространственного поворота излучающих элементов и квадратурного 

фазового соотношения возбуждений формируются две ортогональные составляю-

щие электромагнитного поля, находящиеся в квадратуре по фазе. Их совместное 

излучение обеспечивает формирование поля с круговой поляризацией. Такой прин-

цип позволяет формировать круговую поляризацию непосредственно на уровне АР 

без существенного усложнения конструкции каждого отдельного излучателя. При 

этом характеристики поляризации определяются точностью угловой ориентации 
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элементов и поддержанием требуемого фазового сдвига между каналами возбуж-

дения. 

1.3.7 Сравнительный анализ излучающих элементов 

Рассмотрены основные типы излучателей для двухдиапазонных решеток: 

микрополосковые, на связанных резонаторах, с апертурным возбуждением, ди-

польные, щелевые, диэлектрические резонаторы, полостные и волноводные. Кри-

терии выбора для совмещенной K/Q-апертуры – рабочие полосы, профиль, меж-

диапазонная развязка, технологичность и совместимость с системой питания. Срав-

нительная информация сведена в таблице 3.  

Таблица 3 – Сравнение основных типов излучающих элементов 

Тип элемента Полоса Профиль Технологич-

ность 

Изоляция Основные огра-

ничения 

Микрополос-

ковый патч 

Узкая Низкий Высокая Средняя Ограниченная 

полоса 

Связанные 

микрополос-

ковые резона-

торы 

Высокая Средний Высокая Средняя Увеличение тол-

щины 

Микрополос-

ковый патч на 

апертурной 

связи 

Высокая Низкий-

средний 

Высокая Высокая Сложность мно-

гослойной кон-

струкции 

Диполь Средняя Низкий Высокая Средняя Необходимость 

оптимизации 

связи 

Диэлектриче-

ский резона-

тор 

Высокая Высокий Средняя Высокая Зависимость от 

диэлектрических 

свойств  

Полостной из-

лучатель 

Высокая Средний Средняя/низкая Высокая Механическая 

сложность 

Проведенный анализ показывает, что микрополосковые элементы обеспечи-

вают наиболее высокую технологическую совместимость с печатными системами 

питания, тогда как полостные элементы позволяют повысить эффективность и ло-

кализовать электромагнитное поле. Апертурно-связанные структуры обладают до-

полнительным преимуществом в виде разделения функций излучателя и питающей 

линии. 

При этом необходимо различать характеристики одиночного элемента и ха-

рактеристики АР. Высокая изоляция или широкая полоса отдельного элемента не 
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гарантируют соответствующих характеристик всей решетки, поскольку на них до-

полнительно влияют взаимная связь множества элементов, система питания, фазо-

вые ошибки и технологические отклонения. 

Таким образом, для совмещенной апертуры K/Q-диапазонов требуется такой 

тип излучающего элемента, который допускает независимое формирование резо-

нансных характеристик двух диапазонов, занимает ограниченную площадь и мо-

жет быть интегрирован с системой питания. 

1.4 Анализ технологий систем питания антенных решеток 

По мере увеличения числа элементов в составе АР потери и неравномерность 

распределения мощности в питающей системе начинают заметно сказываться на 

общей эффективности решетки. В двухдиапазонной совмещенной апертуре эта 

проблема усугубляется тем, что две независимые распределительные системы 

необходимо разместить в ограниченном объеме, не увеличивая профиль конструк-

ции. 

При выборе систем питания необходимо обеспечить передачу мощности с 

требуемыми амплитудно-фазовыми соотношениями между каналами, минималь-

ные потери в тракте, приемлемый уровень развязки между диапазонами, а также 

технологическую совместимость с излучающими элементами и возможность инте-

грации в многослойную структуру. 

1.4.1 Микрополосковые и полосковые линии передачи 

Микрополосковые и полосковые линии – одни из самых распространенных 

типов линий передачи для построения распределительных сетей АР. Их привлека-

тельность обусловлена прежде всего возможностью непосредственной интеграции 

в многослойную печатную плату, что позволяет реализовать систему в компактном 

объеме [68, 69]. 

По своей конструкции микрополосковая линия представляет собой проводя-

щую полоску, отделенную от металлической плоскости диэлектрической подлож-

кой (рисунок 24).  
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Рисунок 24 – Конструкция микрополосковой линии передачи 

 

Открытая структура упрощает реализацию и позволяет легко формировать 

ответвления и переходы, поэтому она широко используется для питания микропо-

лосковых антенных элементов. Однако у такого решения есть существенные недо-

статки – паразитное излучение, чувствительность к окружающим проводящим эле-

ментам, а также дисперсионные эффекты. Кроме того, с ростом частоты увеличи-

ваются проводниковые и диэлектрические потери [68-71]. 

Поэтому предпочтение отдается симметричным полосковым линиям, у кото-

рых сигнальный проводник зажат между двумя заземленными плоскостями, и поле 

в основном сосредоточено внутри диэлектрика (рисунок 25).  

 
Рисунок 25 – Конструкция полосковой линии передачи 

 

Это дает меньшее паразитное излучение и ослабляет взаимное влияние со-

седних трасс. В симметричном исполнении основная волна близка к TEM-типу, что 

обеспечивает стабильные фазовые характеристики в рабочей полосе [69, 73]. 

При проектировании АР миллиметрового диапазона на передний план выхо-

дят потери в металле и диэлектрике, шероховатость поверхностей и технологиче-

ские разбросы геометрических размеров. На частотах в десятки гигагерц эти фак-

торы уже заметно сказываются на эффективности сети, особенно если линии ока-

зываются длинными [70-72]. Поэтому планарные тракты разумно применять в ос-

новном для локальных участков – непосредственного возбуждения элементов и ко-

ротких распределительных фрагментов. 
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Таким образом, при всей технологичности и высокой степени интеграции, 

протяженные микрополосковые и полосковые линии в миллиметровом диапазоне 

ограничены ростом потерь. Целесообразным становится комбинирование планар-

ных трактов с волноводными технологиями – SIW, классическими и gap-волново-

дами, которые позволяют снизить потери при передаче и эффективно суммировать 

мощность. Этому вопросу посвящены следующие подразделы. 

1.4.2 Волновод, интегрированный в подложку (SIW) 

SIW – планарный аналог прямоугольного волновода, реализованный непо-

средственно в диэлектрической подложке. Широкие стенки здесь образованы ме-

таллизированными верхним и нижним слоями печатной платы, а боковые – рядами 

металлизированных переходных отверстий (рисунок 26). 

 
Рисунок 26 – Структура SIW 

 

Такая конструкция позволяет встроить волноводный тракт в многослойную 

печатную плату, объединяя достоинства традиционных волноводов и планарных 

технологий [74-77].  

Мощность в SIW распространяется внутри подложки, что обеспечивает зна-

чительно меньшее паразитное излучение по сравнению с микрополосковыми ли-

ниями. По характеру распространения SIW близок к металлическому волноводу, 

однако его эффективная ширина отличается от геометрического расстояния между 

рядами отверстий. Поэтому при проектировании необходимо учитывать диаметр 

отверстий, шаг между ними и ширину канала [74, 75]. 

Главное преимущество SIW – возможность реализации волноводных струк-

тур в печатной плате без отдельных металлических корпусов и механических со-

единений. Это упрощает интеграцию распределительных трактов. Закрытая струк-
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тура также дает хорошую электромагнитную изоляцию соседних трактов, что кри-

тически важно для многодиапазонных систем с близко расположенными прием-

ными и передающими каналами [76, 77]. 

По сравнению с микрополосковыми и полосковыми линиями SIW имеет 

меньшие потери на излучение и более высокую допустимую мощность. Основной 

вклад в потери вносят проводимость металла и диэлектрические потери подложки. 

При этом в миллиметровом диапазоне дополнительно сказываются шероховатость 

поверхностей и технологические разбросы. Неоптимальный выбор параметров ме-

таллизированных отверстий также может приводить к дополнительным потерям 

[75, 78]. 

Важное свойство SIW – возможность сопряжения с планарными линиями че-

рез переходы микрополосок-SIW или полосок-SIW. Это позволяет объединять ло-

кальные планарные участки питания с волноводными распределительными кана-

лами без использования отдельных волноводных элементов, что делает SIW удоб-

ным связующим звеном между печатными излучателями и более эффективными 

волноводными структурами [76, 79]. 

Для рассматриваемой АР SIW представляет интерес прежде всего как проме-

жуточный уровень между полосковыми линиями, подключенными к излучателям, 

и волноводными сумматорами. Это позволяет локальную разводку выполнять в пе-

чатной технологии, а передачу мощности между группами излучателей – в высоко-

добротном волноводном тракте.  

Таким образом, SIW занимает промежуточное положение между технологич-

ностью планарных линий и электродинамическими преимуществами металличе-

ских волноводов. Возможность интеграции волноводных каналов непосредственно 

в печатную плату при сохранении низкого профиля делает эту технологию пер-

спективной для миллиметровых АР. Вместе с тем для дальнейшего снижения по-

терь и построения сумматоров целесообразно рассмотреть также металлические и 

gap-волноводные структуры. 
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1.4.3 Металлические волноводы 

Металлические волноводы остаются одним из основных средств передачи и 

суммирования СВЧ-мощности благодаря низким потерям, высокой электромагнит-

ной изоляции и способности работать с большими уровнями мощности. Наиболее 

распространен прямоугольный волновод с основной волной TE₁₀ (рисунок 27).  

 
Рисунок 27 – Распределение электромагнитного поля в прямоугольном волноводе 

 

Варьируя его геометрию, можно строить делители и сумматоры, изгибы и пе-

реходы различных типов [68, 80, 81]. 

По сравнению с планарными линиями металлические волноводы дают за-

метно меньшие потери и практически не излучают паразитно. Однако их изготов-

ление требует отдельных металлических деталей, и они хуже стыкуются с печат-

ными платами. Особенно остро проблема стыковки с планарными трактами прояв-

ляется в миллиметровом диапазоне, где характеристики переходов становятся 

крайне чувствительными к точности изготовления и сборки. 

В АР металлические волноводы разумно применять прежде всего для протя-

женных распределительных трактов и сумматоров, тогда как непосредственное 

возбуждение излучателей удобнее выполнять планарными линиями. Такое сочета-

ние позволяет использовать сильные стороны обеих технологий. 

1.4.4 Gap-волноводы 

Gap-волноводы можно рассматривать как модификацию традиционных ме-

таллических волноводов, в которой сплошные металлические стенки волноводного 

канала заменены периодическими электромагнитными структурами. При таком 

подходе сохраняется основной принцип классического волновода – локализация 

электромагнитной энергии в ограниченной области пространства, – но при этом 
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появляется возможность реализовать более технологичную и низкопрофильную 

конструкцию [82, 83]. 

Работа gap-волновода основана на том, что периодическая структура создает 

электромагнитный запрещенный диапазон. Металлические элементы, расположен-

ные вдоль границ канала с определенным периодом, препятствуют проникновению 

поля за пределы заданной области. В результате энергия оказывается сосредото-

ченной внутри волноводного канала, боковые границы которого образованы не 

сплошным металлом, а периодическими структурами, – распространение сигнала 

происходит так же, как и в классическом металлическом волноводе [82, 84, 85] (ри-

сунок 28). 

 
Рисунок 28 – Структура gap-волновода 

 

Рабочие характеристики gap-волновода определяются геометрией периоди-

ческого заполнения стенок и параметрами самого канала. Период, размеры элемен-

тов и расстояние между ними задают положение и ширину запрещенного диапа-

зона, а поперечные размеры канала определяют условия распространения рабочей 

моды [84, 85]. При корректном выборе этих параметров обеспечивается подавление 

паразитных мод и предотвращается утечка энергии через периодические стенки. 

Ключевое преимущество такого подхода – возможность формирования вол-

новодного тракта без необходимости обеспечения непрерывного электрического 

контакта между отдельными металлическими деталями. Это заметно упрощает 

сборку многоканальных СВЧ-устройств и снижает требования к качеству контакт-

ных поверхностей, что особенно важно в миллиметровом диапазоне [82, 83]. 
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По электродинамическим характеристикам gap-волноводы сохраняют досто-

инства металлических волноводов – низкие потери, высокую изоляцию и способ-

ность передавать значительную мощность. При этом замена сплошных стенок на 

периодические все также позволяет создавать компактные распределительные 

структуры, включая делители и сумматоры мощности [86]. 

Совместное использование gap-волноводов с полосковыми линиями и SIW 

дает комбинированную гибридную систему питания: планарные тракты – для ло-

кального возбуждения излучателей, волноводные – для передачи и суммирования 

мощности на магистральных участках. 

1.4.5 Переходы между планарными и волноводными структурами 

Гибридные системы питания требуют сопряжения планарных линий (микро-

полосковых и полосковых) с волноводными структурами. Первые удобны для раз-

мещения в печатной плате и подключения излучателей, вторые (металлические 

волноводы, SIW, gap-волноводы) дают выигрыш в потерях и изоляции. Переход 

между ними становится ключевым элементом, определяющим эффективность всей 

системы. 

Задача перехода – преобразование типа волны с минимальными потерями и 

отражениями. Планарные линии поддерживают квази-TEM-волну, металлический 

волновод – моду TE10, SIW – режим, близкий к прямоугольному волноводу. По-

этому переход должен обеспечивать не только согласование сопротивлений, но и 

трансформацию распределения поля. 

Широко распространенным решением является переход от микрополосковой 

линии к SIW. В зависимости от конструктивного исполнения он может быть реа-

лизован с помощью расширяющегося участка микрополоскового проводника, зон-

дового возбуждения или промежуточной гребневой структуры. Такой подход поз-

воляет непосредственно в многослойной печатной плате преобразовать квази-

TEM-волну в волноводный тип распространения. В частности, в работе [87] пред-

ложен переход от микрополосковой линии к полому волноводу, интегрированному 

в подложку (рисунок 29).  
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Рисунок 29 – Изготовленный переход 

 

Использование полой волноводной области уменьшает долю диэлектрика в 

области распространения поля, что снижает потери при сохранении планарного ис-

полнения. 

Планарно-волноводные переходы удобны для многослойных систем, так как 

они позволяют разнести каналы питания по разным уровням платы, уменьшая вза-

имное влияние диапазонов, и могут быть объединены с делителями и сумматорами, 

формируя компактную распределительную сеть. 

Другой подход – апертурный переход, где энергия передается через щель в 

металлическом слое. Это позволяет расположить планарный и волноводный 

тракты на разных уровнях, а изменением геометрии щели управлять связью и со-

гласованием. Для многодиапазонных систем перспективны переходы, связываю-

щие один волноводный тракт с несколькими планарными каналами. В [88] пред-

ставлен вертикальный переход от волновода к двум микрополосковым линиям че-

рез Н-образные щели (рисунок 30). 

 
Рисунок 30 – Конфигурация предлагаемого двухдиапазонного перехода 
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 Получены полосы согласования ~20 % и ~14 % при потерях 0,6 и 0,7 дБ. Это 

подтверждает возможность реализации многодиапазонного перехода непосред-

ственно в печатной плате без объемных соединителей. 

Особый интерес для рассматриваемой задачи представляют переходы с сим-

метричной полосковой линией. Она удобна для реализации внутренних трактов 

многослойной печатной платы. В последнее время разрабатываются переходы от 

полосковых структур непосредственно к металлическим волноводам. В [89] пред-

ложен переход «полосок-волновод» с прямым соединением центрального провод-

ника полосковой линии с внутренним проводником перехода (рисунок 31).  

 

Рисунок 31 – Трехмерная геометрия перехода 

 

Получена полоса около 100 % (6-18 ГГц) с 𝑆11 менее минус 25 дБ. Это демон-

стрирует возможность прямого сопряжения полосковой технологии с волноводом.  

Перспективны также переходы от планарных линий к gap-волноводам. Пере-

ход должен преобразовывать поле планарной линии в волну gap-волновода с со-

хранением локализации. В [90] исследованы вертикальные переходы «микрополо-

сок–gap-волновод», обеспечивающие компактное соединение для миллиметрового 

диапазона. Это позволяет объединять печатные и волноводные элементы без кон-

такта между частями корпуса. 

В переходах к gap-волноводам критична точность изготовления, так как от-

клонения зазора, высоты элементов или их положения меняют поле и ухудшают 

согласование, особенно на высоких частотах. В [91] для диапазона 220-320 ГГц по-

казано, что при прецизионном изготовлении возможны низкопотерные переходы. 



51 
 

Таким образом, современные переходы между планарными и волноводными 

структурами можно условно разделить на несколько основных классов: переходы 

от микрополосковых и полосковых линий к SIW [92-94], непосредственные пере-

ходы от полосковых линий к металлическим и воздушным волноводам [95], апер-

турные и зондовые переходы между планарными линиями и металлическими вол-

новодами [96, 97], а также переходы от планарных линий к gap-волноводным 

структурам [98-100]. Выбор конкретного типа определяется рабочим частотным 

диапазоном, требуемой полосой, допустимыми потерями, габаритами перехода, не-

обходимым уровнем электромагнитной изоляции и технологическими возможно-

стями изготовления. 

1.4.6 Сравнительный анализ линий передачи 

Анализ показывает, что выбор технологии передачи представляет собой ком-

промисс между уровнем потерь, электромагнитной изоляцией, возможностью кон-

структивной интеграции и габаритными ограничениями. Основные параметры рас-

смотренных технологий сведены в таблицу 4. 

Таблица 4 – Сравнение линий передачи 

Технология Потери Интеграция 

с PCB 

Профиль Технологи-

ческая 

сложность 

Рекоменду-

емая функ-

ция 

Микропо-

лосковая ди-

ния 

Высокие Высокая Низкий Низкая Локальное 

питание 

Полосковая 

линия 

Средние Высокая Низкий Средняя Локальное 

распределе-

ние 

SIW Низ-

кие/средние 

Высокая Низкий Средняя Промежу-

точное рас-

пределение 

Металличе-

ский волно-

вод 

Низкие Низкая Средний Высокая Магистраль-

ный тракт 

Gap-

волновод 

Низкие Высокая Средний Средняя Магистраль-

ный тракт 

Гибридная 

система 

Потенци-

ально низкие 

Высокая Средний Высокая Многодиа-

пазонные АР 
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Микрополосковые и полосковые линии наиболее удобны для непосредствен-

ного возбуждения печатных излучателей и встраивания в многослойную конструк-

цию, однако их потери возрастают с частотой. SIW обеспечивает баланс между пла-

нарной интеграцией и потерями, хотя его характеристики сильно зависят от мате-

риала подложки и технологических параметров изготовления. Металлические и 

gap-волноводные структуры дают наименьшие потери и высокую изоляцию, по-

этому они предпочтительны для протяженных трактов. 

Таким образом, анализ обосновывает применение гибридной распредели-

тельной сети, объединяющей планарные и волноводные технологии в зависимости 

от функций конкретного участка тракта. 

Выводы по главе 1 

Проведенный анализ современных антенных систем спутниковой связи по-

казывает, что для мобильных и носимых терминалов наиболее перспективны низ-

копрофильные пассивные АР с совмещенной апертурой, позволяющие разместить 

приемный и передающий каналы в пределах одной конструктивной поверхности.  

Рассмотренные способы совмещения излучателей – пространственный, мно-

горезонансный и многослойный – обеспечивают двухдиапазонную работу, однако 

при значительном частотном разносе усложняется достижение высокого КИП, 

междиапазонной развязки и технологичности. 

Анализ излучающих элементов показал, что для совмещенных апертур пред-

почтительно использование отдельных излучателей разных диапазонов с возмож-

ностью независимой оптимизации. Апертурное возбуждение и специальные щеле-

вые структуры позволяют расширить полосу и повысить развязку, но характери-

стики одиночного элемента требуют дополнительной оценки в составе полной ре-

шетки. 

Исследование систем питания показало, что планарные микрополосковые и 

полосковые линии удобны для локального возбуждения излучателей и интеграции 

в многослойную плату, однако с ростом частоты возрастают потери в диэлектрике 

и проводниках. SIW обеспечивает промежуточный уровень распределения мощно-

сти с меньшими потерями и излучением, а металлические и gap-волноводные 
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структуры – эффективную передачу мощности на протяженных участках. Следо-

вательно, для K/Q-диапазонов целесообразно комбинировать планарные и волно-

водные технологии, распределяя функции между ними. 

Таким образом, анализ литературы показывает, что построение низкопро-

фильной совмещенной решетки для K-диапазона (19,0-21,2 ГГц) и Q-диапазона 

(43,5-45,5 ГГц) с отношением центральных частот около 2,2 требует совместного 

решения задач пространственного совмещения излучателей, междиапазонной раз-

вязки, эффективного распределения мощности и сохранения низкого профиля. В 

связи с этим в последующих главах рассматривается разработка двухдиапазонной 

решетки с отдельными K- и Q-излучателями и гибридной системой питания, объ-

единяющей планарные и волноводные технологии. 

  



54 
 

Глава 2. Разработка и исследование двухдиапазонных излучающих элементов 

K/Q-диапазонов 

2.1 Обоснование выбора излучателя для построения совмещенной эле-

ментарной ячейки 

 Выбор типа излучающего элемента – один из ключевых этапов проектирова-

ния совмещенной АР, поскольку именно его геометрия и способ возбуждения опре-

деляют рабочую полосу частот, поляризационные характеристики, эффективность 

и возможность совместного размещения элементов разных диапазонов в общей 

апертуре. Для рассматриваемой системы дополнительное усложнение вносит необ-

ходимость реализации двух существенно разнесенных диапазонов – 19,0-21,2 ГГц 

и 43,5-45,5 ГГц – при сохранении низкого профиля конструкции. 

Результаты анализа, выполненного в первой главе, показывают, что для по-

ставленной задачи наиболее подходящими являются микрополосковые излучатели. 

Их основные преимущества – планарное исполнение, малая высота относительно 

длины волны, технологическая совместимость с многослойными печатными пла-

тами и возможность интеграции с планарными системами питания. Эти свойства 

особенно важны для совмещенной апертуры, где излучатели двух диапазонов 

должны быть размещены в ограниченном объеме и согласованы с общей конструк-

цией распределительной сети. 

Однако, основной их недостаток в резонансном типе работы, который харак-

теризуется узкой полосой – в литературе она оценивается на уровне нескольких 

процентов, что ограничивает его применение для широкополосных задач [101, 

102], поэтому требуется применение методов расширения полосы. Среди таких ме-

тодов – увеличение электрической толщины подложки и использование материа-

лов с меньшей диэлектрической проницаемостью, паразитные и многослойные ре-

зонаторы, щелевые структуры, многомодовые режимы, а также различные способы 

электромагнитного возбуждения [101-104]. Однако увеличение толщины и приме-

нение низкопроницаемых подложек ведет к росту габаритов и может усиливать по-

верхностные волны, а паразитные элементы увеличивают размеры излучателя, что 
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для плотной совмещенной АР с малым шагом элементов ограничивает примени-

мость таких решений [102, 103].  

Для настоящей работы наиболее перспективны связанные резонаторы и апер-

турное возбуждение. Применение нескольких электромагнитно связанных резона-

торов позволяет создать совокупность взаимосвязанных резонансных состояний, 

частотное положение которых может быть использовано для расширения рабочей 

полосы излучателя. Апертурное возбуждение дополнительно разделяет излучаю-

щую и питающую структуры, уменьшает влияние питающей линии на излучатель 

и обеспечивает широкополосность многослойных конструкций [101, 104, 105].  

Отдельное требование – круговая поляризация. Для микрополоскового эле-

мента она достигается возбуждением двух ортогональных мод с близкими резо-

нансными частотами и фазовым сдвигом около 90°. Наиболее распространенный 

способ – геометрическое возмущение квадратного или близкого к квадратному из-

лучателя: срез углов, введение щелей, несимметричных вырезов или других ло-

кальных неоднородностей позволяет разделить ортогональные моды и сформиро-

вать требуемый фазовый сдвиг [106-109]. Такой подход не требует дополнитель-

ного канала питания и удобен для компактных печатных излучателей. В миллимет-

ровом диапазоне геометрическое управление модами и щелевыми структурами 

особенно интересно, так как позволяет одновременно воздействовать на согласова-

ние, полосу и поляризационные характеристики.  

Таким образом, с учетом требований к низкому профилю, широкой полосе, 

круговой поляризации и интеграции с многослойной системой питания в настоя-

щей работе выбран микрополосковый принцип построения излучателей. Для рас-

ширения полосы и обеспечения развязки исследуются два варианта: излучатель на 

основе связанных микрополосковых резонаторов и микрополосковый излучатель с 

апертурным возбуждением. Далее рассматривается построение общей элементар-

ной ячейки, включающей излучатели К- и Q-диапазонов. 
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2.2 Концепция пространственного совмещения K- и Q-диапазонных из-

лучателей в общей апертуре 

Совмещение K- и Q-диапазонов в единой апертуре реализовано на основе АР 

с различной плотностью размещения элементов в двух рабочих диапазонах. Такой 

подход позволяет учесть существенное различие электрических размеров излуча-

телей при сохранении общей низкопрофильной конструкции. В настоящей работе 

совмещение построено на элементарной ячейке, содержащей один излучатель К-

диапазона и три излучателя Q-диапазона, что соответствует сформулированному в 

диссертации принципу встраивания нескольких Q-элементов в апертуру одного K-

элемента.  

Разрабатываемая АР предназначена для терминалов спутниковой связи с ме-

ханическим наведением на спутник. Поэтому в рабочем режиме основной луч 

направлен по нормали к плоскости апертуры, а переориентация на спутник осу-

ществляется механическим поворотом всей системы. Это позволяет выбирать про-

странственный шаг исходя из требований к формированию ДН в направлении нор-

мали и конструктивному заполнению апертуры, без необходимости учитывать по-

давление дифракционных лепестков при широкоугольном сканировании. 

Для регулярной АР пространственный шаг является одним из основных па-

раметров, определяющих структуру ДН. При нормальном направлении основного 

луча положение дополнительных главных максимумов (дифракционных лепест-

ков) определяется множителем решетки и соотношением между шагом элементов 

и длиной волны [47, 110]. Для эквидистантной линейной решетки направление мак-

симумов задается выражением 

𝑘𝑑 sin 𝜃𝑚 = 2𝜋𝑚, (4) 

где 𝑘 = 2𝜋/𝜆 – волновое число, 𝑑 – пространственный период (шаг решетки), 𝑚 – 

целое число, задающее порядок пространственной гармоники 

Отсюда 

sin 𝜃𝑚 = 𝑚
𝜆

𝑑
 (5) 
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Дополнительный главный максимум физически возможен только при 

𝑚𝜆/𝑑 ≤ 1. Для первого порядка (𝑚 = 1) условие отсутствия дополнительного мак-

симума в нормаль принимает вид 

𝑑 < 𝜆 (6) 

На практике пространственный период АР обычно выбирают в пределах 𝑑 ≈

0,6 … 0,8𝜆. Такой диапазон обеспечивает компромисс между ростом КУ, уровнем 

взаимного влияния элементов и условием отсутствия дополнительных главных 

максимумов. Конкретное значение шага определяется назначением решетки и ха-

рактеристиками излучателей [111-113]. 

Поскольку длина волны уменьшается с ростом частоты, наиболее жесткое 

ограничение шага возникает на верхней границе рабочего диапазона. Поэтому про-

верка условия (6) выполняется для 𝑓𝑚𝑎𝑥 каждого диапазона. Соответственно длины 

волн в свободном пространстве на верхних частотах составляют 

𝜆max 𝐾 =
𝑐

𝑓max 𝐾
≈ 14,15 мм, 

(7) 

𝜆max 𝑄 =
𝑐

𝑓max 𝑄
≈ 6,59 мм, 

где 𝑐 – скорость распространения электромагнитной волны в свободном простран-

стве. 

Для К-диапазона выбран шаг 𝑑𝐾 = 9,0 мм. При этом относительный электри-

ческий размер шага на центральной частоте составляет 

𝑑𝐾

𝜆max 𝐾
=

9

14,15
≈ 0,636 (8) 

 Следовательно, выбранный период в К-диапазоне не приводит к появлению 

первого дополнительного главного максимума при нормальном наведении. Для Q-

диапазона шаг 9,0 мм уже не обеспечивает выполнения этого условия, так как 

𝑑𝐾

𝜆max 𝑄
=

9

6,59 
≈ 1,366 (9) 

Что будет приводить к формированию дополнительного главного макси-

мума, поэтому плотность размещения Q-излучателей необходимо повысить. В ка-

честве шага Q-подсистемы выбран 𝑑𝑄 = 4,5 мм, что будет соответствовать  
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𝑑𝑄

𝜆max 𝑄
=

4,5

6,59 
≈ 0,68 (10) 

Локальный шаг между соседними Q-излучателями, таким образом, удовле-

творяет условию отсутствия первого дополнительного максимума при нормальном 

наведении. 

Выбор значений 9,0 и 4,5 мм обусловлен не только условием 𝑑 < 0,6 … 0,8𝜆, 

но и необходимостью пространственного совмещения двух подсистем в одной 

апертуре. Эти значения находятся в простом целочисленном соотношении 

𝑑𝐾/ 𝑑𝑄 = 2, что позволяет непосредственно вложить более плотную Q-структуру в 

период K-решетки. В пределах размера 9,0 × 9,0 мм можно выделить четыре пози-

ции сетки с шагом 4,5 мм. Если одну из них занять K-излучателем, а три остальные 

– Q-излучателями, формируется совмещенная элементарная ячейка размером 9,0 × 

9,0 мм. Схема такой ячейки приведена на рисунке 32. 

 
Рисунок 32 – Совмещенная элементарная ячейка 9 × 9 мм с одним K- и тремя Q-излуча-

телями 

 

 В принятой конфигурации K-излучатель занимает одну из угловых позиций, 

а три Q-излучателя – остальные. При периодическом повторении ячеек формиру-

ется общая апертура, в которой K- и Q-подсистемы имеют разные пространствен-

ные периоды. 

Преимущество такого построения в том, что плотность каждого диапазона 

выбирается независимо, исходя из его рабочей длины волны. K-элементы при этом 

не требуется размещать с малым шагом 4,5 мм: если использовать такой шаг для 



59 
 

K-диапазона, число элементов на единицу площади при той же апертуре возрастет, 

что приведет к росту числа каналов питания и усложнению распределительной 

сети. Поэтому шаг 9,0 мм для K-диапазона позволяет рациональнее использовать 

площадь апертуры и снизить конструктивную сложность решетки.  

При этом важно различать локальный шаг Q-элементов и период повторения 

совмещенной ячейки. Локальное расстояние между Q-излучателями – 4,5 мм, тогда 

как период повторения структуры – 9 мм. Поэтому Q-подсистема представляет со-

бой не простую регулярную решетку с единым периодом 4,5 мм, а периодическую 

структуру с внутренним распределением элементов. Оценка ДН всей Q-подси-

стемы должна учитывать как расположение Q-излучателей внутри ячейки, так и 

период повторения самих ячеек. 

 В общем случае множитель такой структуры можно представить как произ-

ведение множителя совмещенной ячейки и множителя периодической решетки 

[114]. 

𝐴𝐹𝑄(𝜃, 𝜑) = 𝐴𝐹яч(𝜃, 𝜑) ∙  𝐴𝐹пер(𝜃, 𝜑) (11) 

Здесь 𝐴𝐹яч характеризует взаимное расположение и фазовое возбуждение 

трех Q-излучателей внутри ячейки, а 𝐴𝐹пер определяется периодичностью располо-

жения ячеек. Детальный анализ и количественная оценка ДН выполняются в сле-

дующем разделе после определения электромагнитных характеристик конкретных 

излучателей.  

При работе в K-диапазоне Q-излучатели находятся далеко от своего резо-

нанса и имеют существенно меньшие электрические размеры, поэтому их вклад в 

формирование основного излучения в К-диапазоне может быть ограничен при со-

ответствующем выборе резонансных параметров. В Q-диапазоне, наоборот, K-из-

лучатель работает вне своего основного резонанса. Частотная селективность эле-

ментов, таким образом, позволяет разместить два типа излучателей в одной физи-

ческой апертуре без увеличения ее профиля. 

Важный параметр предложенной геометрии – апертурный КИП. На этапе 

концептуального построения рассматривается теоретически максимально дости-

жимое значение, определяемое выбранным заполнением апертуры. В K-диапазоне 
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вся площадь ячейки относится к апертуре K-подсистемы, поэтому теоретически 

максимальный апертурный КИП составляет 1. В Q-диапазоне одна из четырех по-

зиций занята K-излучателем, а три используются Q-излучателями, поэтому  

КИПmax 𝑄 =
3

4
= 0,75 (12) 

Значения 1,0 и 0,75 – теоретические предельные значения апертурного КИП, 

обусловленные выбранной конфигурацией ячейки. Они не отражают реальные по-

тери, эффективность питания или характеристики конкретных микрополосковых 

излучателей. Реальный КПД определяется после формирования электромагнитной 

структуры излучателя и его амплитудно-фазового распределения и рассматрива-

ется далее в работе. 

Предложенная концепция не предполагает полного отсутствия электромаг-

нитного взаимодействия между подсистемами и не позволяет по локальному шагу 

4,5 мм судить об отсутствии дополнительных максимумов всей Q-решетки. Окон-

чательные характеристики ДН, взаимной связи, согласования и эффективности 

определяются конкретной конструкцией излучателей и системой питания. Вместе 

с тем выбранная пространственная конфигурация задает физически обоснованную 

основу для последующей разработки двухдиапазонного излучателя и решетки. 

Итак, в качестве базовой структуры принята совмещенная элементарная 

ячейка 9,0 × 9,0 мм с одним K- и тремя Q-излучателями. Для нее выбраны 

шаги 𝑑𝐾 = 9,0 мм и 𝑑𝑄 = 4,5 мм. Теоретически максимальный апертурный КИП 

составляет 1,0 в K-диапазоне и 0,75 в Q-диапазоне. Эта конфигурация принимается 

как исходная при разработке конкретных конструкций двухдиапазонного излуча-

теля в последующих разделах. 

2.3 Разработка совмещенной элементарной ячейки на основе связанных 

микрополосковых резонаторов  

Согласно топологии совмещенной элементарной ячейки, обоснованной в раз-

деле 2,2, на первом этапе был разработан двухдиапазонный микрополосковый из-

лучатель на связанных резонаторах. Такое решение позволяет в пределах одной 

ячейки сформировать независимые резонансные структуры для K- и Q-диапазонов, 
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сохраняя планарное исполнение. Этот вариант рассматривается как базовая кон-

струкция для проверки возможности реализации выбранной топологии совмеще-

ния одного K- и трех Q-излучателей. 

2.3.1 Принцип работы связанных резонаторов для расширения полосы 

Для расширения рабочей полосы микрополоскового излучателя применяют 

несколько электромагнитно связанных резонаторов. В многоуровневых конструк-

циях возбуждение одного резонатора приводит к передаче энергии соседнему через 

ближнее поле. В результате входная характеристика формируется не одним соб-

ственным резонансом, а совокупностью нескольких резонансных состояний [115-

117]. Если размеры резонатора задают его эффективную электрическую длину, ре-

зонансную частоту в первом приближении можно оценить соотношением [118]: 

𝑓𝑟 ≈
𝑐

2𝐿𝑒𝑓𝑓√𝜀𝑒𝑓𝑓

, (13) 

где 𝑐 – скорость света в свободном пространстве, 𝐿𝑒𝑓𝑓 – эффективная электриче-

ская длина резонатора,  𝜀𝑒𝑓𝑓 – эффективная диэлектрическая проницаемость. 

 Если два резонатора имеют разные размеры, то их собственные резонансные 

частоты оказываются в разных частотных областях. Электромагнитная связь между 

резонаторами изменяет результирующую входную проводимость и позволяет по-

лучить несколько минимумов коэффициента отражения. При удачном выборе раз-

меров резонаторов и расстояния между ними эти зоны согласования перекрыва-

ются, что приводит к расширению итоговой рабочей полосы. 

В настоящей работе данный принцип положен в основу двухуровневой кон-

струкции: нижний резонатор возбуждается напрямую, а верхний – через электро-

магнитное поле нижнего (рисунок 33).  

 
Рисунок 33 – Структура связанных микрополосковых резонаторов 
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Это позволяет разместить два резонансных элемента в планарной структуре 

малой высоты и управлять положением соответствующего резонансного состояния 

при сохранении влияния электромагнитной связи между резонаторами 

2.3.2 Моделирование геометрии совмещенной элементарной ячейки 

На основе теоретического анализа была разработана конструкция совмещен-

ной элементарной ячейки для низкопрофильной АР K/Q-диапазонов. Параметри-

ческий анализ выполнен методом конечных элементов в САПР полного электроди-

намического моделирования. Трехмерная модель элемента приведена на рисунке 

34. 

 
Рисунок 34 – Электродинамическая модель совмещенной элементарной ячейки на связанных 

резонаторах 

  

Подложка нижнего резонатора имеет толщину ℎ = 0,406 мм и диэлектриче-

скую проницаемостью 𝜀 = 3,38, подложка верхнего резонатора – толщину ℎ =

0,508 мм и диэлектрическую проницаемостью 𝜀 = 2,2.  

Для получения круговой поляризации резонаторы выполнены квадратными 

со срезанными углами. Фаски нарушают симметрию резонансных условий для 

двух ортогональных составляющих поля, что обеспечивает требуемый фазовый 

сдвиг между ними. Направление вращения поляризации в данной конструкции 

определяется зеркальным расположением фасок.  

Конструкция излучателей на парах связанных резонаторов требует анализа 

влияния основных геометрических параметров. Исследование проводилось на из-

лучателе K-диапазона (прием). 

Резонансная частота прямоугольного микрополоскового резонатора в основ-

ном определяется его электрической длиной – размером 𝐿ПРМ вдоль направления 
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изменения распределения поля. Ширина 𝑊ПРМ влияет на резонансную частоту пре-

имущественно через эффективную диэлектрическую проницаемость и краевые эф-

фекты, но в меньшей степени, а также задает входное сопротивление резонатора 

[119]. В данной конструкции резонаторы квадратные, поэтому 𝐿ПРМ = 𝑊ПРМ, и из-

менение стороны одновременно меняет и длину, и ширину. 

Установлено, что изменение размера верхнего резонатора (𝐿1ПРМ) в диапа-

зоне 3,8-4,2 мм приводит к смещению верхней резонансной частоты К-диапазона 

(рисунок 35). 

 
Рисунок 35 – Частотная зависимость S11 при изменении размера верхнего резонатора 𝐿1ПРМ 

 

При увеличении 𝐿1ПРМ от 3,8 до 4,2 мм верхний резонансный пик смещается 

вниз по частоте с 21,7 ГГц до 20,7 ГГц. Нижний резонансный пик, определяемый 

нижним патчем, остается практически неизменным (около 19,8 ГГц). Таким обра-

зом, изменение размера верхнего резонатора позволяет преимущественно управ-

лять положением верхнего резонансного состояния и выбирать его положение для 

обеспечения требуемого частотного диапазона. Оптимальное значение 𝐿1ПРМ =

4,0 мм обеспечивает перекрытие требуемого диапазона.  

Для получения круговой поляризации было дополнительно исследовано вли-

яние фаски резонатора. Изменение размера фаски меняет амплитудно-фазовое со-

отношение ортогональных компонент поля и, как следствие, КЭ. На рисунке 36 

приведены зависимости КЭ и 𝑆11 от величины фаски.  
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а 
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Рисунок 36 – Частотные зависимости при изменении размера фаски: (а) КЭ, (б) S11 

 

Оптимальное значение фаски по критерию ширины рабочей полосы по 

уровню S11 менее минус 14 дБ составляет 1,8 мм и обеспечивает КЭ не менее 0,5 в 

диапазоне 19,0-21,2 ГГц (~11%) при минимальном ухудшении согласования. Даль-

нейшее увеличение фаски ведет к резкому росту коэффициента отражения.   

Размер нижнего патча 𝐿2ПРМ (с учетом фасок) также влияет на резонансные 

частоты, однако из-за наличия фасок зависимость не является чисто линейной. На 

рисунке 37 показано изменение согласования при вариации 𝐿2ПРМ от 3,1 мм до 4,1 

мм. 
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Рисунок 37 – Частотная зависимость S11 при изменении размера нижнего резонатора 𝐿2ПРМ 

 

Размер нижнего резонатора также заметно влияет на положение резонансных 

частот. При его увеличении в пределах 3,1-4,1 мм оба резонансных пика смещаются 

в сторону более низких частот, причем нижний пик, который формируется преиму-

щественно нижним резонатором, смещается сильнее. Наличие фасок меняет рас-

пределение токов и электромагнитного поля в резонаторе, из-за чего зависимость 

резонансных частот от размера становится не строго линейной. Таким образом, раз-

мер нижнего резонатора – основной параметр настройки нижнего резонанса, но че-

рез электромагнитную связь он влияет и на положение верхнего.  

Расстояние между резонаторами ℎ1 является критически важным парамет-

ром, определяющим коэффициент связи. Исследования показывают, что при уве-

личении расстояние от 0,406 до 0,75 мм коэффициент связи уменьшается, что при-

водит к сужению результирующей полосы пропускания (рисунок 38).  
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Рисунок 38 – Частотная зависимость S11 при изменении расстояние между резонаторами ℎ1 

  

Аналогичные параметрические исследования проведены для излучателя Q-

диапазона. В силу подобия электродинамических процессов зависимости каче-

ственно аналогичны, поэтому далее приводятся итоговые результаты. 

По результатам параметрического анализа определены геометрические пара-

метры излучателей K- и Q-диапазонов. Значения сведены в таблицу 5. 

Таблица 5 – Геометрические параметры излучателей на связанных резонаторах 

Параметр К-диапазон Q-диапазон 

Размеры нижнего патча, мм 3,7 х 3,7 1,62 х 1,62 

Размеры верхнего патча, мм 4,0 х 4,0 1,74 х 1,74 

Толщина подложки нижнего патча, мм 0,406 

Толщина подложки верхнего патча, мм 0,508 

Длина фаски, мм 1,8 0,8 

Полученные геометрические параметры используются далее в оценке элек-

тродинамических параметров совмещенной элементарной ячейки АР.  

2.3.3 Результаты моделирования совмещенной элементарной ячейки на 

связанных резонаторах 

По результатам параметрического анализа, приведенного в подразделе 2.3.2, 

были выбраны оптимальные геометрические параметры связанных резонаторов, 

обеспечивающие формирование требуемых рабочих диапазонов. Итоговая кон-

струкция исследовалась в составе совмещенной элементарной ячейки, содержащей 
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один излучатель K-диапазона и три излучателя Q-диапазона, размещенных со-

гласно топологии, обоснованной в разделе 2.2. При моделировании применялись 

периодические граничные условия, соответствующие повторению ячейки в составе 

решетки. 

Для оценки согласования частотные характеристики 𝑆11 определялись раз-

дельно для K- и Q-диапазонов. При возбуждении K-порта Q-порты нагружались 

согласованными нагрузками 50 Ом, при исследовании Q-диапазона – аналогично 

нагружался K-порт, а поля трех Q-излучателей в направлении нормали к апертуре 

складывались синфазно. Такой подход позволяет учесть электромагнитное влияние 

излучателей соседнего диапазона на характеристики каждого канала. 

На рисунке 39 представлены рассчитанные частотные зависимости коэффи-

циента отражения для K- и Q-диапазонов. 

 

а 

 

 

б 

 
Рисунок 39 – Частотные зависимости S11: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 
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Анализ рисунка 39 (а) показывает, что в диапазоне приема 19,0-21,2 ГГц ко-

эффициент отражения 𝑆11 не более минус 17 дБ, что соответствует КСВН около 

1,35, а в центральной части (20-21 ГГц) снижается до 1,1. Минимальное значение 

КСВН достигается на частотах 20,0 ГГц и 20,9 ГГц, соответствующих двум связан-

ным резонансным состояниям структуры. При этом относительная полоса частот 

по уровню 𝑆11 менее минус 14 дБ составляет 13,8 % и охватывает диапазон 18,7-

21,6 ГГц, что обеспечивает перекрытие требуемой полосы 19,0-21,2 ГГц. 

На рисунке 39 (б) для Q-диапазона в полосе 43,5-45,5 ГГц КСВН также не 

превышает 1,5, что соответствует коэффициенту отражения не более минус 14 дБ. 

Характеристика имеет два выраженных минимума на частотах 43,5,1 ГГц и            

44,2 ГГц. Относительная полоса по уровню 𝑆11 менее минус 14 дБ составляет 7,4% 

(от 42,8 до 46,1 ГГц), что соответствует требуемой абсолютной полосе. 

Для оценки междиапазонного взаимодействия была рассчитана изоляция 

между K- и Q-портами (рисунок 40). 

  
а б 

Рисунок 40 – Изоляция между портами K- и Q-диапазонов 

 

В рабочей полосе K-диапазона она превышает 22 дБ, в полосе Q-диапазона – 

20 дБ. Такой уровень обеспечивается частотной селективностью излучателей. При 

этом электромагнитное взаимодействие между элементами не исключается полно-

стью и учитывается при моделировании совмещенной элементарной ячейки. 
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На рисунке 41 представлены частотные зависимости КУ совмещенной эле-

ментарной ячейки в направлении нормали для K- и Q-диапазонов с учетом согла-

сования, а также коэффициент направленного действия (КНД).  

 

а 

 
 

б 

 
Рисунок 41 – Частотная зависимость КУ и КНД совмещенной элементарной ячейки: (а) K-диа-

пазон, (б) Q-диапазон 

 

В K-диапазоне КУ растет с 5,7 дБ на нижней частоте до 6,8 дБ на верхней. В 

Q-диапазоне он лежит в пределах 12,1-12,5 дБ. 

Для оценки эффективности использования площади совмещенной ячейки 

9,0×9,0 мм расчетный КНД был сопоставлен с теоретическим пределом для идеаль-
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ной апертуры той же площади. На нижней частоте K-диапазона теоретическое зна-

чение составляет 6,1 дБ, для Q-диапазона на нижней рабочей частоте – 13,3 дБ со-

гласно формуле  

𝐺 = 10 lg (4𝜋 ∙ 𝑆апертуры ∙ (
𝑓

300
)

2

) (14) 

По результатам моделирования значения КНД равны 6,1 и 12,1 дБ соответ-

ственно. Это соответствует апертурному КИП, близкому к 1,0 в K-диапазоне и 

около 0,75 в Q-диапазоне. Снижение КИП в Q-диапазоне объясняется тем, что одна 

из четырех потенциальных позиций ячейки занята K-излучателем, неэффективным 

в Q-диапазоне. 

КЭ в направлении нормали к апертуре определен для обоих диапазонов. В K-

диапазоне он составляет не менее 0,5 во всей рабочей полосе 19,0-21,2 ГГц (рису-

нок 42 (а)). В Q-диапазоне КЭ лежит в пределах 0,6-0,72 в полосе 43,5-45,5 ГГц 

(рисунок 42 (б)).  

  
а б 

Рисунок 42 – Частотная зависимость КЭ: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

Изменение этого параметра внутри рабочей полосы связано с изменением ам-

плитудно-фазового соотношения между ортогональными составляющими поля.  

На рисунке 43 приведены нормированные сечения ДН совмещенной элемен-

тарной ячейки в главных плоскостях на центральных частотах рабочих диапазонов.  
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а 

 
 

б 

 
Рисунок 43 – Нормированные сечения ДН: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

В K-диапазоне ширина главного лепестка по уровню минус 3 дБ составляет 

80,8° в E-плоскости и 82,6° в H-плоскости. Небольшая асимметрия диаграммы свя-

зана с наличием трех элементов Q-диапазона в общей ячейке. В Q-диапазоне ши-

рина диаграммы направленности (ШДН) равна 46,4° в E-плоскости и 53,7° в H-

плоскости. Более узкий главный лепесток по сравнению с K-диапазоном объясня-

ется увеличением электрических размеров одной и той же физической апертуры с 

ростом рабочей частоты. Синфазное суммирование полей трех Q-излучателей фор-

мирует основной максимум, а дискретность их размещения и частичное заполне-

ние внутренних позиций совмещенной ячейки приводят к появлению побочных 

максимумов с уровнем до минус 10 дБ. 
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На рисунке 44 показаны трехмерные ДН для обоих диапазонов на средних 

частотах, наглядно демонстрирующие форму луча. 

 

а 

 
 

б 

 
Рисунок 44 – Трехмерные ДН: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

Полученные ДН соответствуют ожидаемым для излучателей данного типа. 

ШДН достаточна для формирования острого луча в составе большой решетки [47]. 

Основные результаты моделирования сведены в таблицу 6.  

Таблица 6 – Электродинамические характеристики совмещенной элементарной ячейки на свя-

занных резонаторах 

Характеристика К-диапазон Q-диапазон 

Диапазон рабочих частот, ГГц 19,0-21,2 43,5-45,5 

Полоса по КСВН < 1,5  18,7-21,6 42,8-46,1 

Относительная полоса, % 13,8 7,4 

КУ, дБ, не менее 5,7 12,1 

Апертурный КИП 1 0,75 

КЭ, не менее 0,5 0,6 

Изоляция между диапазонами, дБ, не 

менее 
22 20 

ШДН (E/H), град. 80,8/82,6 46,4/53,7 

 



73 
 

Таким образом, моделирование подтверждает принципиальную возможность 

создания совмещенной элементарной ячейки 9,0×9,0 мм, включающей один K- и 

три Q-излучателя в единой апертуре с шагами 𝑑𝐾 = 9,0 мм и 𝑑𝑄 = 4,5 мм соответ-

ственно. В обоих диапазонах достигаются требуемые параметры согласования, а 

частотная избирательность элементов ограничивает их взаимное влияние [120-

122]. Апертурный КИП составляет примерно 1,0 в K-диапазоне и 0,75 в Q-диапа-

зоне, что согласуется с теоретическими оценками для выбранной топологии совме-

щения. Полученные данные служат основой для проектирования полноразмерной 

совмещенной решетки с раздельными K- и Q-излучателями и подтверждают пра-

вильность выбранного подхода к формированию общей апертуры. 

2.4 Разработка совмещенной элементарной ячейки на апертурной связи 

В предыдущем разделе рассматривался излучатель на связанных микропо-

лосковых резонаторах, который позволяет расширить рабочую полосу за счет не-

скольких связанных резонансных состояний. В качестве альтернативного решения 

в настоящем разделе рассматривается микрополосковый излучатель с апертурным 

возбуждением. 

Отличительная черта этого подхода – разделение излучающей и питающей 

частей элемента. Энергия от питающей линии к микрополосковому резонатору пе-

редается через щелевую апертуру в металлическом экране. Благодаря этому излу-

чатель и питающая линия могут располагаться на разных слоях многослойной 

структуры, что особенно существенно для формирования совмещенной K/Q-апер-

туры. Такой принцип был предложен и подробно исследован в работах [53, 54]. 

Целью данного раздела является разработка совмещенной элементарной 

ячейки 9,0×9,0 мм с одним K- и тремя Q-излучателями при апертурном возбужде-

нии. При этом по-прежнему требуется обеспечить рабочие полосы 19,0-21,2 ГГц и 

43,5-45,5 ГГц, низкий профиль конструкции и достаточную междиапазонную раз-

вязку. 

2.4.1 Принцип работы апертурно-связанного излучателя 

Принцип построения рассматриваемого излучателя показан на рисунке 45.  
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Рисунок 45 – Структура излучателя с апертурной связью 

 

Конструкция выполнена в виде многослойной структуры, содержащей снизу 

вверх слой с симметричной полосковой линией питания, проводящий экран с апер-

турой и верхний диэлектрический слой с микрополосковым патчем. Гальваниче-

ская связь между линией питания и патчем отсутствует: электромагнитная энергия 

передается через апертуру и возбуждает поле в области патча.  

В конструкции используется Н-образная апертура, образованная двумя про-

дольными участками, которые соединены центральной поперечной перемычкой 

(рисунок 46).  

 
Рисунок 46 – Геометрия Н-образной щели 

 

Изменяя ее геометрические размеры, можно управлять частотной зависимо-

стью электромагнитной связи между питающей линией и патчем. Как показано в 

[57], такая форма апертуры дает дополнительную степень свободы при управлении 

коэффициентом связи и входным импедансом излучателя, что позволяет получить 

широкую полосу согласования. 
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При апертурном возбуждении входной импеданс излучателя зависит не 

только от собственных свойств патча, но и от электромагнитных характеристик 

апертуры, ее положения относительно патча и параметров питающей линии (15).  

𝑍𝑖𝑛 = 𝑍0

𝑍𝑝𝑎𝑡𝑐ℎ + 𝑖 𝑍0 tan(𝛽𝐿𝑠𝑡𝑢𝑏)

𝑍0 + 𝑖 𝑍𝑝𝑎𝑡𝑐ℎ tan(𝛽𝐿𝑠𝑡𝑢𝑏)
, (15) 

где 𝑍𝑝𝑎𝑡𝑐ℎ − импеданс патча, пересчитанный через Н-щель и трансформатор, 

𝐿𝑠𝑡𝑢𝑏 − длина шлейфа за щелью, 𝛽 − постоянная распространения в линии питания. 

Импеданс патча 𝑍𝑝𝑎𝑡𝑐ℎ – ключевой параметр связи. Он означает, что соб-

ственный импеданс излучающего патча пересчитан в плоскость щели через транс-

формирующее действие Н-щели, которая работает как трансформатор импедансов. 

Поэтому изменение размеров щели сказывается одновременно на коэффициенте 

связи, реактивной части входного импеданса и частотном положении резонансов 

[55]. 

Для качественной физической интерпретации Н-образную апертуру удобно 

рассматривать как распределенную реактивную структуру [123]. В продольных уз-

ких участках щели преобладает магнитная составляющая поля, поэтому их вклад 

можно трактовать как преимущественно индуктивный. В области поперечной пе-

ремычки между краями щели возникает электрическое поле, что соответствует до-

полнительной емкостной составляющей. Таким образом, изменяя длину и ширину 

продольных участков, а также параметры перемычки, можно управлять эффектив-

ной реактивностью щелевой апертуры и условиями связи между питающей линией 

и патчем. Следует отметить, что данная интерпретация является эквивалентной мо-

делью распределенной электромагнитной структуры и используется для качествен-

ного объяснения результатов полного электродинамического моделирования. 

В двухдиапазонном излучателе питающие структуры K- и Q-диапазонов раз-

мещены на разных металлических слоях многослойной конструкции. Это обеспе-

чивает их пространственное разделение и исключает прямое пересечение питаю-

щих трактов. Для подавления паразитных полей между соседними элементами во-

круг линий питания и апертурных щелей предусмотрены металлизированные от-

верстия.  
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Для получения круговой поляризации апертурную щель ориентируют отно-

сительно сторон патча так, чтобы возбуждались две ортогональные составляющие 

поля, в частности под 450. Круговая поляризация требует близких амплитуд этих 

составляющих и фазового сдвига между ними, близкого к 90°. Поэтому оконча-

тельную геометрию патча и Н-образной апертуры подбирают совместно, исходя из 

согласования и КЭ. Подобный принцип формирования ортогональных поляризаци-

онных составляющих в апертурно связанных структурах описан в [57, 58]. 

2.4.2 Моделирование геометрии совмещенной элементарной ячейки 

 Вторая конструкция совмещенной АР основана на элементарной ячейке 

9,0×9,0 мм, рассмотренной в разделе 2.2, которая содержит один излучатель K-диа-

пазона и три излучателя Q-диапазона (рисунок 47).  

 
Рисунок 47 – Электродинамическая модель ячейки и вид сверху 

 

Каждый излучатель выполнен по принципу апертурного возбуждения и пи-

тается симметричной полосковой линией. Питающие структуры K- и Q-диапазонов 

разнесены по разным слоям многослойной конструкции, что позволяет независимо 

прокладывать тракты обоих диапазонов. 

Параметрическая настройка проводилась методом полного электродинами-

ческого моделирования в К-диапазоне. В качестве варьируемых параметров ис-

пользовались размеры патча, длина и ширина продольных участков Н-образной 

апертуры, а также длина и ширина ее центральной перемычки. Критериями слу-

жили глубина и ширина полосы согласования, положение резонансных характери-

стик и КЭ. 
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Влияние отдельных параметров можно условно разделить на две группы. Раз-

меры патча в первую очередь определяют собственные резонансные свойства из-

лучающей структуры, тогда как размеры щели в большей степени отвечают за 

условия возбуждения и электромагнитную связь с питающей линией. Однако это 

разделение условно, поскольку изменение любого геометрического параметра пе-

рераспределяет поле во всей структуре. 

Первым исследовалось влияние длины продольных участков 𝐿𝑠. Для апер-

турно связанных микрополосковых антенн изменение длины щели меняет ее элек-

трическую длину, реактивность и коэффициент связи с патчем. С ростом 𝐿𝑠 увели-

чивается электрическая длина продольных участков и меняется реактивная состав-

ляющая апертуры, одновременно усиливается электромагнитное взаимодействие 

между питающей линией и патчем. При малой длине щели связь оказывается сла-

бой, и согласование ухудшается. При дальнейшем увеличении достигается область 

оптимальной связи, где сочетание глубины согласования и ширины рабочей по-

лосы наиболее благоприятно. Дальнейший рост 𝐿𝑠 приводит к чрезмерному изме-

нению реактивной составляющей и нарушению условий возбуждения. По резуль-

татам моделирования наилучшее согласование в требуемом K-диапазоне достига-

ется при длине продольных участков 𝐿𝑆 = 2,0 мм (рисунок 48).  

 
Рисунок 48 – Частотная зависимость S11 от изменения длины продольных щелей 𝐿𝑠 
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При ее дальнейшем увеличении частотная характеристика ухудшается, а ре-

зонансные составляющие расходятся сильнее, при уменьшении – полоса согласо-

вания сужается.  

Ширина продольных участков 𝑊𝑠 определяет поперечные размеры области 

электромагнитной связи и эффективную реактивность апертуры. В рамках приня-

той эквивалентной модели увеличение ширины узкого продольного участка сни-

жает его индуктивную составляющую, одновременно меняется распределение поля 

в щели и коэффициент связи. Для оценки этого влияния при фиксированной длине 

продольных участков 𝐿𝑠 = 2,0 мм были рассмотрены несколько значений ширины 

𝑊𝑠 = 0,6, 0,75, 0,9 мм. При минимальной ширине связь между линией питания и 

патчем оказывалась недостаточной, что ухудшало согласование. Увеличение ши-

рины улучшало согласование, однако дальнейший рост приводил к изменению ча-

стотной характеристики и уменьшению суммарной полосы (рисунок 49).  

 
Рисунок 49 – Частотная зависимость S11 от изменения ширины продольных щелей 𝑊𝑠 

 

В результате для K-диапазонного излучателя выбрано оптимальное значение 

ширины 𝑊𝑠 = 0,75 мм. Таким образом, ширина продольных участков служит до-

полнительным параметром управления степенью связи и реактивной составляю-

щей апертуры, а ее оптимум определяется совместно с длиной щели. 
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Центральная поперечная перемычка Н-образной апертуры перераспределяет 

электрическое поле между краями щели и вносит дополнительную емкостную со-

ставляющую в эквивалентную реактивность апертуры. Поэтому изменение длины 

перемычки 𝐿𝑐 отражается на частотной зависимости входного импеданса всей 

структуры. При уменьшении 𝐿𝑐 емкостное влияние перемычки ослабевает, и соот-

ветствующая резонансная характеристика смещается в сторону более высоких ча-

стот. При увеличении 𝐿𝑐 вклад центральной части в реактивность растет, что сме-

щает резонанс вниз по частоте. Однако чрезмерное удлинение перемычки нару-

шает оптимальное соотношение реактивных составляющих и ухудшает согласова-

ние. В параметрическом исследовании рассматривались значения 𝐿𝑐 = 1,0, 1,35, 1,6 

мм (рисунок 50).  

 
Рисунок 50 – Частотная зависимость S11 от изменения длины перемычки 𝐿𝑐 

 

При 𝐿𝑐 = 1,0 мм частота нижней части рабочей полосы повышалась, а сама 

полоса сужалась. При 𝐿𝑐 = 1,6 мм резонанс смещался вниз по частоте, но согласо-

вание ухудшалось. Наилучшее сочетание положения резонансных характеристик и 

согласования достигнуто при 𝐿𝑐 = 1,35 мм. 

Ширина центральной перемычки 𝑊𝑐 также влияет на ее емкостный вклад и 

распределение электрического поля в апертуре. При малой ширине площадь взаи-

модействия краев щели ограничена, поэтому емкостная составляющая оказывается 
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меньше. С увеличением ширины она возрастает, что отражается на частотном по-

ложении резонансной характеристики. В исследовании сравнивались значения 

𝑊𝑐 = 0,1, 0,15, 0,2 мм (рисунок 51).  

 
Рисунок 51 – Частотная зависимость S11 от изменения ширины перемычки 𝑊𝑐 

 

При ширине 𝑊𝑐 = 0,1 мм резонанс смещался в сторону более высоких частот, 

при увеличении до 𝑊𝑐 = 0,2 мм – вниз. Полученная зависимость подтверждает, 

что ширину перемычки можно использовать как дополнительный параметр тонкой 

настройки частотной характеристики после выбора ее длины. 

Размеры микрополоскового патча задают его электрические размеры, соб-

ственные резонансные частоты и распределение поверхностных токов. В первом 

приближении увеличение электрической длины патча снижает соответствующую 

резонансную частоту. Однако в реальной многослойной конструкции на резонанс 

дополнительно влияют эффективная диэлектрическая проницаемость, краевые 

поля, толщина подложки и электромагнитная связь с апертурой. 

В параметрическом исследовании изменение ширины патча 𝑊𝑝 преимуще-

ственно сказывалось на резонансе в нижней части рабочего диапазона: с ростом 

ширины он смещался вниз по частоте (рисунок 52 (а)).  
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Рисунок 52 – Частотная зависимость от изменения ширины патча 𝑊𝑝: (а) S11, (б) КЭ 

 

Кроме того, ширина заметно влияла на КЭ (рисунок 52 (б)), поскольку меня-

лось распределение поверхностных токов и соотношение возбуждаемых ортого-

нальных составляющих поля. 

Изменение длины патча 𝐿𝑝 сильнее отражалось на положении верхней резо-

нансной составляющей и также изменяло КЭ (рисунок 53).  
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Рисунок 53 – Частотная зависимость от изменения длины патча 𝐿𝑝: (а) S11, (б) КЭ 

 

Поэтому размеры патча подбирались совместно с геометрией апертуры, а не 

независимо от нее. По результатам поэтапного параметрического исследования 

были определены основные размеры излучателей K- и Q-диапазонов, сведенные в 

таблицу 7.  

Таблица 7 – Геометрические параметры излучающих элементов К- и Q-диапазонов на апертур-

ной связи 

Параметр К-диапазон Q-диапазон 

Размеры патча, 𝐿𝑝 × 𝑊𝑝, мм 4,4 х 3,43,5 1,9 х 1,3 

Толщина подложки патчей, 

мм 
0,8 

Толщина подложки линии 

питания, мм 
0,254 

Размеры продольных ще-

лей, 𝐿𝑠 × 𝑊𝑠, мм 
2,0 х 0,75 0,9 х 0,3 

Размеры поперечной щели, 

𝐿𝑐 × 𝑊𝑐, мм 
1,35 х 0,15 0,95 х 0,15 

 Следует уточнить, что приведенные размеры соответствуют излучателям в 

составе совмещенной элементарной ячейки. Их расчет проводился с учетом влия-

ния излучателей другого диапазона, многослойной диэлектрической структуры и 

металлизированных отверстий. 

2.4.3 Результаты моделирования совмещенной элементарной ячейки на 

апертурной связи 

Для проверки выбранной геометрии было выполнено полноволновое элек-

тродинамическое моделирование совмещенной элементарной ячейки. В расчетную 
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модель включены все диэлектрические и металлические слои, излучающие патчи, 

апертуры, полосковые линии питания и металлизированные отверстия. На боковых 

границах ячейки заданы периодические граничные условия, соответствующие ее 

повторению в составе АР. Расчет велся аналогично предыдущему варианту излу-

чателя.  

На рисунке 54 представлены расчетные частотные зависимости коэффици-

ента отражения.  

 

а 

 
 

б 

 
Рисунок 54 – Частотные зависимости S11: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

В K-диапазоне 19,0-21,2 ГГц уровень 𝑆11 не превышает минус 20 дБ, а КСВН 

составляет около 1,2. Полоса согласования по критерию КСВН не более 1,5 зани-

мает диапазон 17,3-22,8 ГГц, что соответствует относительной ширине примерно 
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27,4 % относительно центральной частоты. Два выраженных резонансных состоя-

ния обеспечивают перекрытие требуемого диапазона и формируют широкую по-

лосу согласования. В Q-диапазоне в полосе 43,5-45,5 ГГц коэффициент отражения 

Sсум менее минус 20 дБ, что соответствует КСВН в районе тех же 1,2 во всем требу-

емом диапазоне частот с запасом. При этом относительная полоса согласования по 

критерию КСВН не более 1,5 составляет 14,2%.  

На рисунке 55 показаны частотные зависимости междиапазонной изоляции.  

 

а 

 
 

б 

 
Рисунок 55 – Изоляция между портами: (а) К-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

В рабочей полосе K-диапазона ее уровень превышает 35 дБ, а в Q-диапазоне 

достигает 38 дБ. Столь высокая изоляция обусловлена несколькими причинами. 
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Во-первых, питающие структуры K- и Q-диапазонов разнесены по разным метал-

лическим слоям и не имеют прямого проводникового пересечения. Во-вторых, каж-

дый излучатель обладает частотной селективностью, поэтому на частоте одного 

диапазона излучатель другого оказывается вне собственного резонанса. В-третьих, 

металлизированные отверстия ограничивают распространение паразитных полей 

между соседними структурами. Таким образом, высокий уровень изоляции явля-

ется результатом совместного действия частотной селективности излучателей и 

пространственного разделения питающих трактов. 

КУ совмещенной элементарной ячейки в направлении нормали к апертуре 

равен 6,1-7,1 дБ в K-диапазоне и 12,0-12,4 дБ в Q-диапазоне (рисунок 56). 

  
а б 

Рисунок 56 – Частотная зависимость КНД и КУ совмещенной элементарной ячейки: (а) K-диа-

пазон, (б) Q-диапазон 

 

Аналогично предыдущему варианту излучателя апертурный КИП в К-диапа-

зоне стремится к 1,0, в Q-диапазоне – к 0,75.  

Для оценки поляризационных характеристик рассчитан КЭ в направлении 

нормали к апертуре (рисунок 57): в K-диапазоне он не менее 0,6, в Q-диапазоне – 

0,7-0,82 в рабочей полосе. 
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Рисунок 57 – Частотная зависимость КЭ: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

Итак, применение апертурного возбуждения с Н-образной апертурой позво-

ляет одновременно получить требуемое согласование, высокую междиапазонную 

изоляцию и круговую поляризацию при сохранении низкопрофильной многослой-

ной конструкции. 

На рисунке 58 представлены нормированные сечения ДН совмещенной эле-

ментарной ячейки.  
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Рисунок 58 – Нормированные сечения ДН: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

На центральных частотах 20,2 и 44,5 ГГц ширина главного лепестка по 

уровню минус 3 дБ составляет: в K-диапазоне – 87,8° в E-плоскости и 91,7° в H-

плоскости; в Q-диапазоне – 47,4° и 38,8° соответственно. Небольшое различие 

ШДН в E- и H-плоскостях вызвано нарушением строгой электромагнитной сим-

метрии ячейки. 

На рисунке 59 показаны трехмерные ДН для обоих диапазонов на средних 

частотах, наглядно демонстрирующие форму луча. 
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Рисунок 59 – Трехмерные ДН: (а) K-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

В таблице 8 сведены основные итоговые характеристики спроектированной 

совмещенной элементарной ячейки на апертурной связи. 

Таблица 8 – Электродинамические характеристики совмещенной элементарной ячейки на апер-

турной связи 

Характеристика К-диапазон Q-диапазон 

Диапазон рабочих частот, ГГц 19,0-21,2 43,5-45,5 

Полоса по КСВН < 1,5  17,3-22,8 42,6-49,0 

Относительная полоса, % 27,4 14,2 

КУ, дБ, не менее 6,1 12,0 

Апертурный КИП 1 0,75 

КЭ, не менее 0,6 0,7 

Изоляция между диапазонами, дБ, не 

менее 
35 38 

ШДН (E/H), град. 87,8/91,7 47,4/38,8 

Результаты показывают, что микрополосковый резонатор, связанный с трак-

том через Н-образную щель, дает заметно более широкую полосу согласования, 

чем конструкция на связанных резонаторах. Дополнительно разнесение питающих 

линий по слоям многослойной структуры и частотная избирательность апертурной 

связи обеспечивают междиапазонную развязку выше 35 дБ. Результаты разработки 

и исследования данного двухдиапазонного излучающего элемента опубликованы в 

[124].  
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Выводы по главе 2 

 В данной главе была предложена концепция размещения в единой апертуре 

излучателей для двух рабочих диапазонов с частотным разнесением в 2,2 раза. В 

совмещенной элементарной ячейке использован один излучатель К-диапазона и 

три излучателя Q-диапазона. Их пространственные периоды составляют 9,0 мм и 

4,5 мм соответственно. Расчет показал, что при использовании такой структуры 

ячейки удается разместить излучатели обоих диапазонов с максимальным теорети-

ческим апертурным КИП: 1,0 для К-диапазона и 0,75 для Q-диапазона.  

 Далее был исследован излучающих микрополосковый элемент на связанных 

резонаторах. Была проведена параметрическая настройка, по результатам которой 

выбраны оптимальные размеры элементов. Моделирование в составе элементар-

ной ячейки подтвердило, что требуемые характеристики для построения АР реали-

зуются, а междиапазонная изоляция превышает 20 дБ.  

 Затем был разработан и исследован второй вариант микрополоскового излу-

чающего элемента, основанный на апертурной связи. Отмечено, что электромаг-

нитная связь через апертуру носит частотно-зависимый характер. Такая структура 

позволяет эффективно увеличить междиапазонную изоляцию и расширить рабо-

чую полосу частот. Результаты параметрического расчета совмещенной ячейки на 

основе данного излучателя показали, что полоса согласования по критерию 𝑆11 ме-

нее минус 14 дБ составляет 27,4% в К-диапазоне и 14,2% в Q-диапазоне, а изоляция 

превышает 35 дБ.  

 Проведенные исследования подтвердили возможность построения совме-

щенной двухдиапазонной апертуры на основе отдельных излучателей К- и Q-

диапазонов. Полученные результаты используются далее при разработке и иссле-

довании двух конструкций АР и их гибридных систем питания в главе 3. 
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Глава 3. Разработка конструкций совмещенных антенных решеток и си-

стем их питания 

3.1 Требования к системе питания совмещенной антенной решетки 

В двухдиапазонных АР миллиметрового диапазона, работающих одновре-

менно на прием и передачу, система питания является одним из наиболее критич-

ных узлов. Она должна обеспечивать: 

– подведение сигнала к каждому излучающему элементу с требуемыми ам-

плитудно-фазовыми соотношениями; 

– минимизацию омических и диэлектрических потерь, особенно в тракте пе-

редачи, где потери непосредственно снижают энергетический потенциал [125]; 

– высокую изоляцию между приемным и передающим трактами для предот-

вращения проникновения сигнала передатчика в чувствительный приемник; 

– сохранение низкого профиля конструкции, необходимого для мобильных и 

носимых терминалов; 

–  при формировании круговой поляризации дополнительно требуется выдер-

жать относительные фазы возбуждения элементов [126]. 

Ни один из существующих типов линий передачи не удовлетворяет всем тре-

бованиям одновременно. Как ранее отмечалось, планарные полосковые структуры 

удобны для непосредственного возбуждения излучателей и хорошо интегрируются 

в многослойную печатную конструкцию. SIW позволяет реализовать промежуточ-

ные тракты с низким профилем. Металлические и gap-волноводные структуры ха-

рактеризуются меньшими потерями, что делает их предпочтительными на длинных 

участках [125, 127]. Гибридная система питания, объединяющая полосковые линии 

и волноводные структуры, а также апертурные переходы, применяется в низкопро-

фильных сканирующих АР [128]. 

Таким образом, система питания должна удовлетворять совокупности требо-

ваний: минимальные потери, заданное амплитудно-фазовое распределение, высо-

кая развязка, низкий профиль и технологичность конструкции. С учетом этих тре-
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бований далее рассматриваются две архитектуры гибридной системы питания, ко-

торые различаются построением трактов K- и Q-диапазонов и применяемыми тех-

нологиями передачи мощности. 

3.2 Первая конструкция совмещенной антенной решетки и результаты 

ее моделирования 

Первая конструкция АР реализована на основе разработанного в разделе 2.3 

двухдиапазонного излучающего элемента на связанных микрополосковых резона-

торах, а система их питания имеет комбинированный вид с использованием пла-

нарных линий передачи и металлических волноводов. Планарная часть АР предна-

значена для распределения мощности между отдельными группами излучателей, 

волноводная – для передачи мощности между группами и последующего суммиро-

вания/деления. Использование волноводов позволяет не увеличивать протяжен-

ность полоскового тракта, что наиболее важно для Q-диапазона.  

Структура совмещенной АР с гибридной системой питания представлена на 

рисунке 60. 

 
Рисунок 60 – Структура первой конструкции совмещенной АР с гибридной системой питания 

 

Каждый излучающий элемент K- и Q-диапазонов возбуждается индивиду-

ально через металлизированное отверстие, которое подключается к симметричной 

полосковой линии во внутреннем слое многослойной печатной платы. Симметрич-
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ная полосковая линия выбрана из-за полной экранировки: она не создает паразит-

ного излучения, что важно для сохранения формы ДН. Линии питания обоих диа-

пазонов разведены в одном слое, но пространственно разнесены. Для изоляции 

между ними предусмотрены экранирующие ряды металлизированных отверстий. 

В этом же слое происходит первичное суммирование сигналов нескольких элемен-

тов в пределах подрешетки. Далее сигнал каждой подрешетки через ВКП перехо-

дит в металлический волноводный тракт. Конструкция ВКП рассчитана под работу 

в K- и Q-диапазонах с минимальными потерями. Далее сигналы подрешеток сум-

мируются в металлических волноводах, которые образуют корпоративную распре-

делительную сеть. 

Далее каждая ступень системы питания рассмотрена подробнее. 

Первичное суммирование сигналов от излучателей в пределах подрешетки 

осуществляется с помощью сети делителей мощности на симметричных полоско-

вых линиях. На рисунке 61 представлены топологии полосковых сумматоров для 

К- и Q-диапазонов.  

 

Рисунок 61 – Полосковые сумматоры К- и Q-диапазонов 

 

Сумматор приема объединяет четыре элемента, а сумматор передачи – шесть. 

Оба сумматора являются синфазными и равноамплитудными. Расчетные частот-

ные характеристики полосковых сумматоров показаны на рисунке 62.  
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а 

 
 

б 

 
Рисунок 62 – Частотные характеристики полосковых сумматоров: (а) K-диапазон, (б) Q-

диапазон 

 

В К-диапазоне частот КСВН делителей не превышает 1,2, в Q-диапазоне – не 

более 1,3.  

Особенностью данной структуры является ее многослойное исполнение, 

представляющее собой два одинаковых слоя диэлектрической подложки толщиной 

ℎ𝑑 = 0,25 мм, между которыми располагается препрег толщиной ℎ𝑝𝑟 = 0,06 мм. 

При учете всех тонких структур в модели ее электродинамический расчет в САПР 

существенно усложняется. Однако влияние препрега на распределение электромаг-
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нитного поля может быть уточнено через эквивалентные электродинамические па-

раметры, например, через усреднение диэлектрической проницаемости по общему 

объему структуры [129]. Конструкция многослойной платы и ее эквивалентная мо-

дель представлены на рисунке 63. 

 
Рисунок 63 – Многослойная печатная плата и ее упрощенная эквивалентная модель 

 

  Для примера в модели применены препрег с диэлектрической проницаемо-

стью 𝜀𝑝𝑟 = 4,3 и подложки с диэлектрической проницаемостью 𝜀𝑑 = 2,55  и тол-

щиной ℎ𝑑 = 0,25 мм. Для однородной симметричной линии, где толщины диэлек-

триков равны, получаем 

𝜀 = (√𝜀𝑑 + (√𝜀𝑝𝑟 − √𝜀𝑑) ∙
ℎ𝑝𝑟

2ℎ𝑑
)

2

 (16) 

Согласно данному усреднению на рисунке 64 продемонстрированы следую-

щие результаты. 

 

Рисунок 64 – Частотная зависимость КСВН: 1 – упрощенная модель, 2 – полная многослойная 

структура 
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Погрешность сходимости формулы не более 3%. По результатам проверки 

выведенной формулы была зарегистрирована программа ЭВМ «Расчет усреднен-

ной диэлектрической проницаемости для проектирования многослойных печатных 

плат» (RU 2024617109). Программа по известным толщинам и диэлектрическим 

свойствам слоев находит эквивалентную диэлектрическую проницаемость струк-

туры [130]. Окно программы с результатами расчета приведены на рисунке 65. 

 

Рисунок 65 – Окно программы по расчету усредненной диэлектрической проницаемости 

 

Для расчета параметров симметричной полосковой линии разработана про-

грамма для ЭВМ «Волновое сопротивление полосковой симметричной линии пе-

редачи с учетом усредненной диэлектрической проницаемости подложек» (RU 

2025661741) [131]. Программа предназначена для определения волнового сопро-

тивления симметричной полосковой линии с учетом эквивалентных параметров 

многослойной диэлектрической структуры. Полученные значения волнового со-

противления используются при проектировании и расчете планарных участков си-

стемы питания АР. 
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Следующим этапом было проведение оценки потерь на полосковой линии 

передачи. При электродинамическом моделировании в свойствах материалов были 

заданы следующие тангенсы угла диэлектрических потерь: для диэлектрической 

подложки – tan 𝛿𝑑 = 0,0037, для препрега – tan 𝛿𝑝𝑟 = 0,01. В качестве металла – 

медь с шероховатостью 6 мкм. Для экранирования полосковой линии были приме-

нены металлизированные отверстия диаметром 0,4 мм с шагом 0,7 мм. 

Исходя из разработанных полосковых сумматоров длина линии передачи в 

К-диапазоне составляет 26 мм, в Q-диапазоне – 11,8 мм. На рисунке 66 представ-

лены погонные потери полосковой симметричной линии передачи. Ширина про-

водника составляет 0,27 мм.  

 
 

а б 

  

в г 

Рисунок 66 – Погонные потери симметричной полосковой линии: (а) – модель полосковой ли-

нии, (б) – частотные зависимости S-параметров, (в) – распределение поля, (г) – частотная зави-

симость расчетных погонных потерь 
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 Соответственно в К-диапазоне ожидаемые потери составляют около 1,15 дБ, 

а в Q-диапазоне 0,99 дБ. Для оперативной оценки потерь в симметричной полоско-

вой линии передачи была разработана программа для ЭВМ «Потери в симметрич-

ной полосковой линии передачи с учетом шероховатости проводников» (RU 

2025688589) [132].  

 Для связи полосковых линий с волноводными сумматорами используются 

ВКП. Конструкция перехода для Q-диапазона показана на рисунке 67 (модель по-

строена в электрических граничных условиях с заполнением вакуумом, все метал-

лические фрагменты и окружение – из серебра с шероховатостью 𝑅𝑎 = 3 мкм). Ана-

логичная конструкция применяется и в К-диапазоне.  

 
Рисунок 67 – ВКП Q-диапазона (упрощенная электродинамическая модель) 

 

ВКП представляет собой отрезок волновода, в котором металлический стер-

жень (жила) одним концом имеет контакт с проводником симметричной полоско-

вой линии, а вторых погружается в пьедестал. Такая конструкция обеспечивает ме-

ханическую фиксацию и меньшую чувствительность к фазовым искажениям. 

Моделирование перехода для Q‑диапазона показало потери 0,2 дБ и КСВН 

менее 1,3 в рабочей полосе (рисунок 68). 
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Рисунок 68 – Частотные зависимости S-параметров и КСВН ВКП в Q-диапазоне 

 

После ВКП мощность от отдельных подрешеток объединяется металличе-

скими волноводными сумматорами. Фрагмент сумматора К-диапазона и его ча-

стотные характеристики показаны на рисунке 69.  

 

 

а б 

Рисунок 69 – (а) Фрагмент сумматора К-диапазона, (б) Частотные характеристики фрагмента 

 

В данной конструкции формирование круговой поляризации реализовано 

именно в волноводной части. Для ее получения обеспечивается возбуждение соот-

ветствующих подрешеток с относительными фазами 00, 900, 1800, 2700 (рисунок 

70). 
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Рисунок 70 – Фазы на различных плечах волноводного сумматора K-диапазона 

  

Аналогично на рисунке 71 представлен фрагмент передающего сумматора и 

его частотные характеристики. 

 

 

а б 

Рисунок 71 – (а) Фрагмент сумматора Q-диапазона, (б) Частотные характеристики фрагмента 

 

Он аналогично обеспечивающий фазовую задержку, но уже в противополож-

ных плечах по отношению к сумматору К-диапазона, для формирования встреч-

ного направления круговой поляризации (рисунок 72).  
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Рисунок 72 – Фазы на различных плечах волноводного сумматора Q-диапазона 

 

 В итоге, в первой системе питания волноводная часть выполняет две задачи 

– суммирование мощности и формирование необходимого фазового распределения 

для обеспечения круговой поляризации сигналов с разным направлением для K- и 

Q-диапазонов.  

Для увеличения развязки в тракт приема встроен ступенчатый фильтр ниж-

них частот (ФНЧ) (рисунок 73). 

 

 
а б 

Рисунок 73 – (а) Структура ФНЧ, (б) Частотная характеристика ФНЧ 

 

 Данный фильтр обеспечивает обратные потери в полосе приема не более ми-

нус 20 дБ, заграждая сигнал в полосе передачи до минус 90 дБ. Он необходим для 

повышения частотной избирательности тракта с целью электромагнитной совме-

стимости узлов.  
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 Были оценены потери, вносимые в АР на протяженных волноводных линиях. 

В К-диапазоне длина тракта составляет 541,5 мм, в Q-диапазоне – 484 мм. Оценка 

потерь представлена на рисунке 74 для обоих частотных диапазонов.  

  

  
а б 

Рисунок 74 – Расчетные погонные потери волноводного тракта: (а) К-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

 В К-диапазоне расчетные потери в волноводном тракте равны 1,35 дБ, в Q-

диапазоне 2,73 дБ. Суммарные потери в АР по результатам моделирования гибрид-

ной системы питания составляют 2,75 дБ в К-диапазоне и 4,72 дБ в Q-диапазоне. 

 Далее для оценки конструкции было проведено полное электродинамическое 

моделирование всей совмещенной АР с учетом излучающей апертуры на основе 

связанных микрополосковых резонаторов, гибридной системы питания, переходов 

между линиями передачи, а также с заданными электрическими характеристиками 

материалов (рисунок 75). 
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Рисунок 75 – Полная электродинамическая модель 

 

Полученный КУ модели составляет 35,1 дБ в K-диапазоне и 38,9 дБ в Q-диа-

пазоне (рисунок 76). КЭ превышает 0,85 и 0,9 для K- и Q-диапазонов соответ-

ственно 

  
а б 

Рисунок 76 – Частотные зависимости КУ и КЭ электродинамической модели: (а) К-диапазон, 

(б) Q-диапазон 

 

 При КИП, равно 1, КУ в рабочих диапазонах был бы равен 

𝐺𝐾 = 10 lg (4𝜋 ∙ (
𝑓𝐾ниж

300
)

2

∙ 𝑆ап) = 10 lg (4𝜋 ∙ (
19,0

300
)

2

∙ 576 ∙ 216) ≈ 38 дБ, 

(17) 

𝐺𝐺 = 10 lg (4𝜋 ∙ (
𝑓𝐺ниж

300
)

2

∙ 𝑆ап) = 10 lg (4𝜋 ∙ (
43,5

300
)

2

∙ 576 ∙ 216) ≈ 45 дБ, 

где 𝑓𝐾ниж, 𝑓𝐺ниж – нижние частоты рабочих диапазонов, 𝑆ап − площадь апертуры.  

 Следовательно, по электродинамической оценке КПД АР составляет 51 % в 

К-диапазоне и 24,5 % в Q-диапазоне.  

КСВН не превышает 1,5 в K-диапазоне и 1,6 в Q-диапазоне (рисунок 77). 



103 
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Рисунок 77 – Частотные зависимости КСВН электродинамической модели: (а) К-диапазон, (б) 

Q-диапазон 

 

 В К-диапазоне расчетный УБЛ модели составляет не более минус 12 дБ, а 

ШДН 1,24о / 3,42 о (рисунок 78). 

  
Рисунок 78 – Нормированные сечения ДН электродинамической модели в двух плоскостях в К-

диапазоне (20,2 ГГц) 

  

В Q-диапазоне расчетный УБЛ модели составляет не более минус 13,3 дБ, а 

ШДН 0,6о / 1,6 о (рисунок 79). 

  
Рисунок 79 – Нормированные сечения ДН электродинамической модели в двух плоскостях в Q-

диапазоне (44,5 ГГц) 
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Основные характеристики электродинамической модели первой конструк-

ции сведены в таблицу 9. 

Таблица 9 – Основные расчетные электрические характеристики АР 

Характеристика К-диапазон Q-диапазон 

Диапазон рабочих частот, ГГц 19,0-21,2 43,5-45,5 

КСВН  1,5 1,6 

КУ, дБ 35,1 38,9 

КПД, % 51 24,5 

КЭ, не менее 0,85 0,9 

ШДН (E/H), град. 1,24 / 3,42 0,6 / 1,6 

УБЛ, дБ минус 12 минус 13,3 

Электродинамическое моделирование первой конструкции АР показало, что 

все ключевые характеристики укладываются в требования к построению двухдиа-

пазонных АР для систем спутниковой связи. Однако основной недостаток данной 

системы в наличии электрического контакта между излучателем и системой его 

возбуждения, а также в большом числе ВКП, что усложняет конструкцию. Эти ре-

зультаты послужат исходными данными для второй конструкции АР, где архитек-

тура системы изменена с целью сокращения числа ВКП и исключения части элек-

трических соединений. 

3.3 Вторая конструкция совмещенной антенной решетки и результаты 

ее моделирования  

Вторая конструкция АР разработана с целью повышения КПД и технологич-

ности по сравнению с первой. В ее основе лежит излучающий элемент с апертурной 

связью через Н-образную щель (раздел 2.4). Системы питания K- и Q-диапазонов 

разнесены по слоям многослойной печатной конструкции, что позволяет незави-

симо проектировать тракты и снизить их взаимное влияние. Для распределения 

мощности применены полосковые линии, gap-волноводы и SIW, а связь между раз-

личными типами линий осуществляется через щелевые переходы, не требующие 

гальванического контакта, а также через ВКП. Вторая конструкция представляет 

собой многослойную структуру (рисунок 80). 
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Рисунок 80 – Структура второй конструкции совмещенной АР с гибридной системой питания 

 

 Она включает: 

 – слой излучающих элементов K- (прием) и Q-диапазонов (передача); 

 – полосковые сумматоры K- (прием) и Q-диапазонов (передача); 

– SIW-сумматоры Q-диапазона (передача); 

– gap-волноводные сумматоры K- (прием) и Q-диапазонов (передача).  

Во второй конструкции формирование круговой поляризации реализовано в 

полосковой системе питания с использованием турникетной схемы возбуждения. 

Это позволяет сохранить симметрию волноводных сумматоров и упростить их то-

пологию. Фазовые соотношения на плечах приемного и передающего полосковых 

сумматоров обеспечивают формирование двух противоположно направленных 

круговых поляризаций: правой на прием и левой на передачу, аналогично преды-

дущей конструкции АР. 

Передающий тракт построен по трехуровневой схеме. На первом уровне ис-

пользуется полосковый сумматор. На втором уровне для снижения потерь приме-

нен SIW-сумматор, потери в котором существенно ниже, чем в полосковой линии. 

На третьем уровне мощность суммируется в gap-волноводном сумматоре. Такое 

построение обусловлено тем, что в Q-диапазоне погонные потери в полосковых ли-

ниях резко возрастают. На частотах около 44 ГГц они становятся сопоставимыми с 
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полезным сигналом, поэтому протяженные полосковые тракты недопустимы. Пе-

реход к SIW и gap-волноводам позволяет снизить потери на магистральных участ-

ках и повысить КПД передающего тракта. 

 Полосковый сумматор мощности Q-диапазона является сегментированным 

на четыре части (рисунок 81 (а)). Каждый сегмент синфазно и равноамплитудно 

объединяет три передающих элемента. 
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Рисунок 81 – (а) Полосковый сумматор мощности Q-диапазона, (б) Фазовые характеристики 

плеч 

 

Каждый сегмент реализован со своей фазовой задержкой, которая в совокуп-

ности образует 00, 900, 1800, 2700 для обеспечения возбуждения круговой поляри-

зации (рисунок 81 (б)). 

При электродинамическом моделировании в свойствах материалов были за-

даны следующие тангенсы угла диэлектрических потерь: для диэлектрической под-

ложки – tan 𝛿𝑑 = 0,001, для препрега – tan 𝛿𝑝𝑟 = 0,01. В качестве металла – медь с 

шероховатостью 6 мкм.  

Протяженность полосковых линий не превышает 14,1 мм, ширина провод-

ника 0,35 мм, что соответствует расчетным потерям на данном участке фидерного 

тракта, равным 0,8 дБ (рисунок 82). Ширина проводника составляет 0,35 мм. Ана-

логично предыдущей АР полосковые линии окружены металлизированными от-

верстиями. 



107 
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Рисунок 82 – (а) Частотная зависимость S-параметров полосковой линии в Q-диапазоне, (б) Ча-

стотная зависимость расчетных погонных потерь в полосковой линии передачи в Q-диапазоне 

 

 Связь между полосковой линией и SIW-сумматором выполнена в виде пере-

хода. В частности, имеющего щелевую конструкцию [133, 134]. Модель перехода 

и его характеристика согласования показаны на рисунке 83. 

 

 
а б 

Рисунок 83 – (а) Сумматор на SIW, (б) Частотные зависимости КСВН и S21 

  

КСВН не превышает 1,1, потери составляют не более 0,3 дБ в диапазоне ча-

стот 43,5-45,5 ГГц.  

SIW-сумматор является синфазным и равноамплитудным, объединяет 4 по-

лосковые запитки. Его модель и характеристики приведены на рисунке 84.  
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Рисунок 84 – (а) Сумматор на SIW-волноводе, (б) Частотная зависимость КСВН 

 

Длина тракта SIW сумматора составляет 17,6 мм. При ℎ𝑆𝐼𝑊 = 1 мм с 

tan 𝛿𝑆𝐼𝑊 = 0,001 и 𝜀𝑆𝐼𝑊 = 2,55 получаем, что расчетные вносимые потери состав-

ляют 0,62 дБ (рисунок 85). Металлизированные отверстия имеют диаметр 0,4 мм. 

 

 
а б 

  
в г 

Рисунок 85 – Погонные потери SIW: (а) – модель SIW, (б) – частотные зависимости S-

параметров, (в) – распределение поля, (г) – частотная зависимость расчетных погонных потерь 
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Связь SIW-сумматора с gap-волноводным сумматором также выполнена че-

рез щелевой переход (рисунок 86). 

 
 

а б 

Рисунок 86 – (а) Структура перехода с SIW на gap-волновод, (б) Частотные характеристики S-

параметров 

 

КСВН не превышает 1,2, потери составляют не более 0,45 дБ в диапазоне ча-

стот 43,5-45,5 ГГц. 

Для расширения рабочей полосы частот щелевых переходов в их конструк-

цию введены неоднородности [135]. Это позволяет сохранить согласование во всей 

рабочей полосе при минимальных вносимых потерях. 

Далее суммирование в Q-диапазоне выполняется на gap-волноводах. Gap-

волновод образован двумя параллельными металлическими пластинами, на одной 

из которых расположена периодическая структура из металлических столбиков. 

Для обеспечения эффективного запирания поверхностных волн в нежелательных 

направлениях распространения необходимо выбрать достаточное количество пери-

одов в стенке волновода. Было проведено моделирование структур с различным 

числом рядов столбиков: 1, 2, 3 и 4. Установлено, что при одном и двух рядах стол-

биков уровень заграждения недостаточен – наблюдается утечка мощности через 

периодическую стенку, что приводит к росту вносимых потерь и ухудшению раз-

вязки. При трех рядах столбиков уровень заграждения достигает величины 40 дБ 

(рисунок 87), а дальнейшее увеличение числа рядов столбиков не дает заметного 



110 
 

улучшения характеристик, но увеличивает габариты. Поэтому для обеих конструк-

ций gap-волноводных сумматоров (К- и Q-диапазонов) в качестве оптимального 

выбран уровень заграждения, образованный тремя рядами столбиков. 

 

 
а б 

Рисунок 87 – (а) Структура gap-волновода, (б) Частотные характеристики S-параметров 

 

На рисунке 88 показана модель делителя мощности, на основе которого стро-

ился полный сумматор на gap-волноводах, и его расчетная характеристика согла-

сования. 
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Рисунок 88 – (а) Структура делителя на gap-волноводе в Q-диапазоне, (б) Частотная зависи-

мость КСВН 

 

Как видно, в рабочей полосе 43,5-45,5 ГГц КСВН делителя не превышает 1,1. 

Полная модель gap-волноводного сумматора Q-диапазона показана на рисунке 89. 
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Рисунок 89 – Полная модель сумматора на gap-волноводе Q-диапазона 

 

Сумматор также делит мощность равноамплитудно на 32 части. КСВН на 

входе сумматора не более 1,42 (рисунок 90). 

 
Рисунок 90 – Частотная зависимость КСВН и коэффициентов передачи модели сумматора на 

gap-волноводе в Q-диапазоне 

 

По результатам моделирования потери в передающем тракте длиной         

238,7 мм не превышают 1,0 дБ (рисунок 91).  
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в г 

Рисунок 91 – Погонные потери gap-волновода в Q-диапазоне: (а) – модель gap-волновода, (б) – 

частотные зависимости S-параметров, (в) – распределение поля, (г) – частотная зависимость 

расчетных погонных потерь 

 

В итоге, суммарные потери тракта в Q-диапазоне по оценке составляют        

3,2 дБ.  

Приемный тракт построен по двухуровневой схеме: первичное суммирова-

ние выполняется в полосковой системе, вторичное – в gap-волноводном сумматоре. 

Такое построение позволяет объединить большее число излучателей на этапе по-

лосковой системы и тем самым сократить число переходов к волноводному тракту. 

Полосковый сумматор К-диапазона объединяет равноамплитудно 16 излуча-

телей (рисунок 92).  
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Рисунок 92 – (а) Полосковый сумматор мощности К-диапазона, (б) Частотные характеристики 

КСВН и S21 

 

В рабочей полосе 19,0-21,2 ГГц КСВН сумматора не превышает 1,2, нерав-

номерность деления мощности не более 0,6 дБ. Фазовые соотношения на плечах 

сумматора обеспечивают относительные фазы 0°, 90°, 180° и 270°. Частотные за-

висимости фаз на различных плечах полоскового сумматора К-диапазона приве-

дены на рисунке 93.  

 
Рисунок 93 – Фазы на различных плечах полоскового сумматора К-диапазона 

 

 Протяженность полосковой линии передачи в К-диапазоне составляет 34,5 

мм. При электродинамическом моделировании были оценены потери на данном 

участке. При расчете были заданы следующие характеристики материалов:  
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 –  диэлектрические подложки: ℎ𝑑 = 0,25, tan 𝛿𝑑 = 0,001, 𝜀𝑑 = 2,55; 

–  препрег: ℎ𝑝𝑟 = 0,06 мм, tan 𝛿𝑝𝑟 = 0,01, 𝜀𝑝𝑟 = 4,3.  

Результат показал, что в рабочем диапазоне частот вносимые потери данного 

отрезка линии составляют 1,25 дБ (рисунок 94). 

  
а б 

Рисунок 94 – (а) Частотная зависимость S-параметров полосковой линии в К-диапазоне, (б) Ча-

стотная зависимость расчетных погонных потерь в полосковой линии передачи в К-диапазоне 

 

В приемном тракте К-диапазона также использован gap-волновод с уровнем 

заграждения, образованным тремя рядами столбиков. Модель делителя мощности 

на gap-волноводе К-диапазона и его характеристика согласования приведены на 

рисунке 95. 
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Рисунок 95 – (а) Структура делителя на gap-волноводе в К-диапазоне, (б) Частотная зависи-

мость КСВН 
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В рабочей полосе 19,0-21,2 ГГц КСВН делителя не превышает 1,15. Полная 

модель gap-волноводного сумматора К-диапазона, объединяющего 32 канала син-

фазно и равноамплитудно, представлена на рисунке 96. 

 
Рисунок 96 – Полная модель сумматора на gap-волноводе К-диапазона 

 

КСВН на входе сумматора не превышает 1,2 (рисунок 97). Неравномерность 

амплитуды не превышает 0,4 дБ.  

 

Рисунок 97 – Частотная зависимость КСВН и коэффициентов передачи модели сумматора на 

gap-волноводе в К-диапазоне 
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Длина gap-волноводного тракта составляет около 210 мм, что соответствует 

0,35 дБ потерь при шероховатости поверхности 3 мкм (рисунок 98).  

  
а б 

Рисунок 98 – (а) Частотная зависимость S-параметров gap-волновода в К-диапазоне, (б) Частот-

ная зависимость расчетных погонных потерь gap-волновода в К-диапазоне 

 

Применение gap-волновода обеспечивает высокую добротность и низкие по-

тери, сравнимые с классическим металлическим волноводом, но при этом не тре-

бует гальванического контакта между пластинами. Это особенно важно в милли-

метровом диапазоне, где качество контакта критично для характеристик тракта. 

Ключевой особенностью второй конструкции является то, что тракты приема 

(K-диапазон) и передачи (Q-диапазон) разнесены по разным слоям многослойной 

печатной платы. Благодаря этому в приемном тракте освободилась площадь, ранее 

занятая передающими полосковыми линиями, и появилась возможность увеличить 

степень интеграции приемной полосковой системы – объединить в ней больше из-

лучателей. Если в первой конструкции полосковый сумматор К-диапазона объеди-

нял всего 4 элемента, то во второй конструкции за счет освободившегося места 

удалось объединить 16 излучателей. Соответственно, удельное число ВКП на эле-

мент, соединяющих полосковую плату с gap-волноводным сумматором, сократи-

лось в 4 раза.  

Конструкция ВКП в приемном тракте представляет собой отрезок волновода, 

в котором металлический стержень одним концом имеет контакт с проводником 

симметричной полосковой линии, а другим погружается в пьедестал (рисунок 99).  



117 
 

  
а б 

Рисунок 99 – (а) Разрез модели ВКП К-диапазона, (б) Частотная зависимость КСВН 

 

Такая конструкция обеспечивает механическую фиксацию и меньшую чув-

ствительность к фазовым искажениям. КСВН в рабочей полосе 19,0-21,2 ГГц не 

превышает 1,1. Вносимые потери не более 0,15 дБ на один переход.  

В итоге, суммарные потери тракта в К-диапазоне по оценке составляют 1,8 

дБ.  

Работа по gap-волноводам представлена на конференциях, на основе которых 

была опубликованы работы [136, 137] в тезисах конференции, а также опублико-

вана статья [138] в журнале «Успехи современной радиоэлектроники». 

Далее для оценки электрических характеристик АР была построена полная 

электродинамическая модель АР (рисунок 100). В модели учитываются все метал-

лические и диэлектрические слои, металлизированные отверстия, щелевые пере-

ходы, ВКП. Граничные условия открытые.  

 

Рисунок 100 – Полная электродинамическая модель второй конструкции АР 
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На рисунке 101 приведены частотные зависимости КСВН АР в К- и Q-

диапазонах.  

  
а б 

Рисунок 101 – Частотные зависимости КСВН электродинамической модели: (а) К-диапазон, (б) 

Q-диапазон 

 

 В K-диапазоне уровень КСВН не превышает 1,4 в полосе 19,0-21,2 ГГц. В Q-

диапазоне КСВН не более 1,73.  

  На рисунке 102 представлены нормированные сечения ДН в главных плоско-

стях на центральных частотах в К-диапазоне. 

  
Рисунок 102 – Нормированные сечения ДН электродинамической модели в двух плоскостях в 

К-диапазоне (20,2 ГГц) 

 

Расчетный УБЛ модели в К-диапазоне составляет не более минус 13,1 дБ, а 

ШДН 2,56о / 5,3 о. 
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В Q-диапазоне расчетный УБЛ модели составляет не более минус 12,8 дБ и 

минус 13,7 дБ, а ШДН 1,2о / 2,3 о (рисунок 103). 

  
Рисунок 103 – Нормированные сечения ДН электродинамической модели в двух плоскостях в 

Q-диапазоне (44,5 ГГц) 

  

На рисунке 104 приведены частотные зависимости КУ и КЭ.  

 
 

а б 

Рисунок 104 – Частотные зависимости КУ и КЭ электродинамической модели: (а) К-диапазон, 

(б) Q-диапазон 

 

КУ в приемном диапазоне составляет не менее 31,2 дБ, в передающем – не 

менее 35,7 дБ. КЭ в К-диапазоне более 0,81, в Q-диапазоне более 0,88.  

 При КИП, равно 1, КУ в рабочих диапазонах был бы равен 

𝐺𝐾 = 10 lg (4𝜋 ∙ (
𝑓𝐾ниж

300
)

2

∙ 𝑆ап) = 10 lg (4𝜋 ∙ (
19,0

300
)

2

∙ 288 ∙ 144) ≈ 33,2 дБ, 

(18) 

𝐺𝐺 = 10 lg (4𝜋 ∙ (
𝑓𝐺ниж

300
)

2

∙ 𝑆ап) = 10 lg (4𝜋 ∙ (
43,5

300
)

2

∙ 288 ∙ 144) ≈ 40,4 дБ, 

где 𝑓𝐾ниж, 𝑓𝐺ниж – нижние частоты рабочих диапазонов, 𝑆ап − площадь апертуры.  
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 Следовательно, по электродинамической оценке КПД АР составляет 63 % в 

К-диапазоне и 34 % в Q-диапазоне.  

Вклад оцененных потерь соответствует полученному при моделировании.  

3.4 Сравнение конструкций 

Сравнение основных характеристик двух электродинамических моделей раз-

работанных конструкций АР приведено в таблице 10.  

Таблица 10 – Сравнение характеристик двух конструкций АР (по результатам моделирования) 

Параметр Первая конструкция Вторая конструкция 

Излучатель Связанные микрополосковые 

резонаторы 

Микрополосковый резонатор 

на апертурной связи 

Система питания Полосковые линии + ВКП + 

металлические волноводы 

Полосковые линии + SIW + 

gap-волноводы + щелевые пе-

реходы 

Суммарные потери, K/Q-

диапазоны, дБ 

2,75 / 4,72 1,8 /3,2 

КУ, K/Q-диапазоны, дБ 35,1 / 38,9 31,2 / 35,7 

КЭ, K/Q-диапазоны, дБ 0,85 / 0,9 0,81 / 0,88 

КПД, K/Q-диапазоны, % 51 / 24,5 63 / 34 

Габариты модели, мм 576х216х20 288х144х11 

Сравнение двух моделей разработанных конструкций АР показывает, что обе 

обеспечивают работу в заданных полосах К- и Q-диапазонов, однако отличаются 

по КПД и габаритным характеристикам. 

Выводы по главе 3 

В третьей главе сформулированы требования к гибридной системе питания 

двухдиапазонной совмещенной АР К/Q-диапазонов, включающие обеспечение за-

данного амплитудно-фазового распределения, минимизацию потерь, высокую 

междиапазонную развязку, низкий профиль и технологичность изготовления. На 

основе этих требований разработаны две модели совмещенной АР, различающиеся 

типом излучающего элемента и архитектурой распределительной сети. 

Первая конструкция, построенная на связанных микрополосковых резонато-

рах с гибридной системой питания на основе полосковых линий, ВКП и металли-

ческих волноводов, обеспечивает КУ – 35,1 дБ в К-диапазоне и 38,9 дБ в Q-диапа-

зоне. Это объясняется большей площадью апертуры модели – 576×216 мм. Однако 

суммарные потери в ее системе питания составляют 2,75 дБ в К-диапазоне и 4,72 



121 
 

дБ в Q-диапазоне, а КПД достигает 51 % и 24,5 % соответственно. Такая конструк-

ция требует большого числа ВКП, что усложняет сборку и повышает чувствитель-

ность к механическим допускам. 

Вторая конструкция, использующая излучатель на апертурной связи и ги-

бридную систему питания на основе полосковых линий, SIW, gap-волноводов и 

щелевых переходов, имеет меньшие габариты модели – 288×144 – и меньшие по-

тери: 1,8 дБ в К-диапазоне и 3,2 дБ в Q-диапазоне. За счет этого КПД возрастает до 

63 % в К-диапазоне и до 34 % в Q-диапазоне. При этом КУ несколько снижается – 

до 31,2 дБ и 35,7 дБ соответственно, что связано с уменьшением площади апер-

туры. КЭ остается достаточно высоким: 0,81 и 0,88. 

Сравнительный анализ показал, что вторая конструкция обладает лучшей 

энергетической эффективностью и технологичностью: в ней исключены ВКП в Q-

диапазоне, а число ВКП в К-диапазоне сокращено в несколько раз, при этом при-

менение gap-волноводов не требует гальванического контакта между частями вол-

новодного тракта и снижает чувствительность к механическим допускам. Первая 

конструкция обеспечивает более высокий КУ за счет большей площади апертуры, 

но уступает по потерям и сложности сборки. Таким образом, для мобильных и но-

симых терминалов спутниковой связи, где определяющими являются низкий про-

филь, малая масса, технологичность и КПД, предпочтительной является вторая 

конструкция, а первая может рассматриваться как вариант для случаев, когда при-

оритетом является максимальный КУ. Результаты моделирования подтвердили ра-

ботоспособность предложенных решений в заданных полосах частот и обосновали 

переход к изготовлению макетов и экспериментальным исследованиям, представ-

ленным в главе 4. 
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Глава 4. Изготовление макетов антенных решеток и экспериментальные 

исследования 

 4.1 Общие требования к изготовлению узлов миллиметрового диапазона 

Переход от электродинамической модели к физическому макету является 

критическим этапом разработки, поскольку именно на этом этапе проверяется вер-

ность принятых решений и оценивается степень влияния технологических факто-

ров, не учитываемых при численном моделировании. Малая длина волны в K/Q-

диапазонах (λ ≈ 15 мм на частоте 20 ГГц и λ ≈ 6,8 мм на частоте 44 ГГц) предъявляет 

исключительно высокие требования к точности изготовления. Любая неоднород-

ность, соизмеримая с долями длины волны, становится значительным возмуще-

нием для электромагнитного поля, что приводит к сдвигу резонансной частоты, ро-

сту КСВН, увеличению омических и диэлектрических потерь, искажению ДН и 

снижению КЭ.  

На основе анализа чувствительности характеристик к геометрическим откло-

нениям были сформулированы следующие требования к технологическому про-

цессу: точность позиционирования элементов печатных плат – не хуже ±0,02 мм; 

минимальная ширина проводников – 0,1 мм; точность совмещения слоев – не хуже 

±0,05 мм; точность изготовления волноводных каналов – не хуже ±0,01 мм. Ука-

занные требования определили выбор как материалов, так и технологических про-

цессов, описанных в последующих подразделах. 

4.2 Материалы и технология изготовления многослойных печатных 

плат 

Первая конструкция АР использует многослойную печатную плату из восьми 

слоев. В ее состав входят материалы производства Rogers Corporation и Taconic, а 

также препрег Taconic FR-28-0040-50. Выбор этих материалов обусловлен их вы-

сокими электрическими характеристиками, стабильностью и совместимостью в 

многослойном пакете. В качестве материала для верхних излучающих элементов 

выбран Taconic TLY-5 – материал на основе политетрафторэтилена с очень низ-

кими диэлектрическими потерями (εr = 2,2, tan δ = 0,001 на частоте 10 ГГц, толщина 
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листа 0,508 мм). Применение TLY-5 для верхнего элемента продиктовано необхо-

димостью минимизировать потери в излучателе, так как он работает как резонатор, 

и высокие потери снизили бы добротность и КУ. Материалом для нижних излуча-

ющих элементов выбран Rogers RO4003C – материал на основе керамики, напол-

ненной стеклотканью, с диэлектрической проницаемостью εr = 3,38 и тангенсом 

угла диэлектрических потерь tan δ = 0,0027 на частоте 10 ГГц, толщина листа     

0,406 мм. Выбор обусловлен хорошей стабильностью εr в широком диапазоне ча-

стот и температур, что критично для точной настройки резонансных частот, совме-

стимостью со стандартными процессами изготовления печатных плат и умерен-

ными потерями, приемлемыми для излучателя. Материал Rogers RO4350B (εr = 

3,48, tan δ = 0,0037 на частоте 10 ГГц) используется для изготовления плат с сим-

метричными полосковыми линиями питания толщиной 0,25 мм. Выбор RO4350B 

обусловлен тем, что материал хорошо поддается прессованию и совместим с 

RO4003C по температурному коэффициенту расширения, а также возможностью 

реализации тонких линий с высоким волновым сопротивлением. Для соединения 

слоев используется препрег VT-47 на основе модифицированной эпоксидной 

смолы, армированной стеклотканью, с диэлектрической проницаемостью εr = 4,3 и 

толщиной после прессования 60 мкм. Выбор VT-47 обусловлен его доступностью 

и совместимостью с диэлектриками по температурному режиму прессования. 

Вторая конструкция выполнена полностью на материале F4BM255 (фторо-

пласт, армированный стеклотканью). Выбор этого материала обусловлен необхо-

димостью обеспечения доступности и наличием на предприятии отработанных 

процессов его обработки. Материал F4BM255 имеет следующие характеристики: 

диэлектрическая проницаемость εr = 2,55 (на частоте 10 ГГц), тангенс угла диэлек-

трических потерь tan δ = 0,001 (на частоте 10 ГГц), высокая термостабильность (ко-

эффициент температурного расширения согласован с медью), хорошая обрабаты-

ваемость: материал допускает механическое сверление и фрезерование, а также ме-

таллизацию отверстий при специальной подготовке поверхности. Вторая конструк-

ция имеет более сложную многослойную структуру из-за разнесения трактов при-

ема и передачи по разным слоям и наличия слоя с SIW. В зависимости от функции 
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слоя используются разные толщины F4BM255. Для слоя излучателей применяется 

лист толщиной 0,8 мм. Толщина выбрана как компромисс между механической 

прочностью и электрическими характеристиками. Для плат полосковой запитки ис-

пользуются листы толщиной 0,25 мм – такая малая толщина необходима для полу-

чения волнового сопротивления 50 Ом при разумной ширине полоска и для мини-

мизации паразитного излучения от линий. Два листа по 0,25 мм с препрегом между 

ними формируют симметричную полосковую линию с общей толщиной 0,5 мм. 

Для платы с SIW используется лист толщиной 1 мм. SIW-волновод требует опре-

деленной высоты для обеспечения нужной ширины полосы и минимизации потерь. 

Толщина 1 мм обеспечивает хороший компромисс между потерями и компактно-

стью. Для соединения слоев из F4BM255 аналогично используется препрег VT-47. 

Технологический процесс изготовления многослойных печатных плат вклю-

чал механическое сверление на станках с ЧПУ, металлизацию отверстий, форми-

рование рисунка методом фотолитографии и прессование пакета. Для материала 

F4BM255 из-за его мягкости и склонности к образованию «ворса» применяются 

сверла с особой заточкой и оптимизированные режимы сверления (повышенная 

скорость вращения, пониженная подача). После сверления обязательна плазменная 

обработка для активации поверхности перед металлизацией. Металлизация отвер-

стий выполняется химическим способом с последующим гальваническим доращи-

ванием. Для металлизированных отверстий, окружающих полосковые линии, ме-

таллизация должна быть высокого качества, так как они служат для подавления 

паразитных мод – контроль качества осуществляется рентгеновским контролем. 

Рисунок проводников создается методом фотолитографии с использованием су-

хого пленочного фоторезиста. Минимальные зазоры и ширины проводников со-

ставляют 0,2 и 0,1 мм соответственно. Результаты моделирования показали, что 

при шероховатости 3 мкм потери в полосковой линии на частоте 44 ГГц возрастают 

с 32 дБ/м до 80 дБ/м по сравнению с идеально гладкой поверхностью (рисунок 105), 

поэтому для критичных узлов необходимо применение медной фольги с низкой 

шероховатостью. 
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Рисунок 105 – Частотная зависимость погонных потерь в полосковой линии передачи от шеро-

ховатости 

   

Прессование является ключевым этапом, определяющим итоговую толщину 

и равномерность диэлектрических зазоров. Процесс включает сборку пакета из 

подготовленных слоев (с нанесенным рисунком) и листов препрега, прессование в 

вакуумном прессе при заданных температуре и давлении. 

4.3 Технология изготовления волноводных структур 

Волноводные тракты обеих АР (как классические прямоугольные, так и gap-

волноводы) изготавливаются из алюминия, который обладает высокой теплопро-

водностью, способствующей отводу тепла от передающих трактов; хорошей обра-

батываемостью на станках с ЧПУ, позволяющей достигать требуемой точности и 

малой шероховатости; достаточной электропроводностью (σ ≈ 35 МСм/м). Для ми-

нимизации поверхностных потерь все внутренние поверхности волноводных кана-

лов подвергаются гальваническому серебрению толщиной 3-6 мкм. Серебро имеет 

наивысшую проводимость (σ ≈ 62 МСм/м) и устойчиво к окислению, что суще-

ственно снижает омические потери на высоких частотах. В gap-волноводах перио-

дическая структура (штыри) также фрезеруется из алюминия фрезой 1 мм и покры-

вается серебром. Контроль качества включает координатно-измерительный кон-

троль (КИМ) геометрических размеров и измерение шероховатости профиломет-

ром. 
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Конструкция волноводных сумматоров первой АР выполнена с разрезом по 

центру широкой стенки. Физическое обоснование такого решения состоит в следу-

ющем: если разрез выполнен строго по линии x = a/2, где a – ширина широкой 

стенки, то направление тока совпадает с направлением щели. В этом случае щель 

не пересекает линии тока, и, согласно принципу эквивалентности, не возбуждаются 

эквивалентные магнитные токи, которые могли бы создать поле излучения. Как 

следствие, утечка мощности через такой разрез практически отсутствует. Этот вы-

вод подтверждается результатами электродинамического анализа. Модель пред-

ставляла собой отрезок прямоугольного волновода длиной несколько длин волн с 

продольной щелью переменной ширины (рисунок 106). Возбуждение осуществля-

лось портом с волной 𝐻10.  

а 

 
б 

 
Рисунок 106 – Модель волновода с разрезом  

 

Моделирование показало, что потери в месте стыка не превышают 0,4 дБ/м 

при зазоре s = 0,5 мм (рисунок 107).  
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Рисунок 107 – Частотная зависимость S11 от зазора s 

 

При смещении разреза с центра широкой стенки (что может произойти из-за 

погрешностей сборки) появляется поперечная составляющая тока, и утечка резко 

возрастает (рисунок 108), поэтому при сборке требуется точная ориентация раз-

реза. 

 
Рисунок 108 – Модель волновода со смещенным разрезом 

 

Gap-волноводы второй конструкции фрезеровались из алюминия с последу-

ющим серебрением. Рентгеновский контроль показал, что даже при наличии не-

больших сколов или отклонений высоты штырей до ±0,05 мм потери остаются в 

пределах нормы, так как ширина запрещенной зоны изменяется незначительно. Это 

подтверждает нечувствительность gap-волноводов к механическим допускам, что 

является их ключевым преимуществом перед классическими волноводами.  
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4.4 Монтаж и сборка антенных решеток 

Сборка первой конструкции АР выполняется в следующей последовательно-

сти. На первом этапе в многослойную печатную плату запаиваются штыри ВКП. 

Количество штырей в первой конструкции составляет 384 в К-диапазоне и 786 в Q-

диапазоне. Штыри представляют собой металлические цилиндрические стержни, 

которые одним концом запаиваются к центральному проводнику симметричной 

полосковой линии, а другим погружаются в пьедестал волноводного сумматора 

(рисунок 109).  

 
Рисунок 109 – Установка стержней в плату 

 

Для пайки использовалась паяльная паста, наносимая дозатором в отверстия 

платы. Штыри устанавливались в отверстия и фиксировались с помощью специ-

альных приспособлений, обеспечивающих их строгую перпендикулярность плос-

кости платы (рисунок 110).  

 
Рисунок 110 – Приспособление для запайки штырей 
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Отклонение от перпендикулярности не должно превышать 0,5°, чтобы по-

пасть в посадочные места. Пайка осуществлялась в парофазной печи, обеспечива-

ющей равномерный нагрев по всей площади платы и высокое качество паяных со-

единений. Температурный профиль подбирался таким образом, чтобы обеспечить 

полное расплавление паяльной пасты без повреждения диэлектрических слоев. По-

сле пайки проводился визуальный и рентгеновский контроль качества соединений 

(рисунок 111).  

 

Рисунок 111 – Контроль заполнения отверстия паяльной пастой 

 

Особое внимание уделялось отсутствию непропаев, пустот и перекосов шты-

рей.  

Все волноводные сумматоры скручивались крепежом между собой. На сле-

дующем этапе многослойные печатные платы устанавливалась на волноводный 

сумматор (рисунок 112) чрез клей БФ-4. Многослойная апертура разделена на 10 

плат для упрощения процесса установки на сумматор.  
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Рисунок 112 – Сборка волноводов и плат в АР 

 

Штыри ВКП входили в пьедесталы, выфрезерованные в теле волновода. Пье-

десталы выполнены в виде возвышений, в которых жила заканчивается, замыкаясь 

на массив металла волновода. Совмещение платы и волноводных частей осуществ-

лялось по установочным отверстиям и штифтам, обеспечивающим точность пози-

ционирования не хуже ±0,05 мм.   

Для обеспечения надежного электрического контакта между частями волно-

водов в местах разреза применялась токопроводящая паста на основе серебра. Па-

ста наносилась тонким слоем на стыкуемые поверхности перед сборкой. После за-

тяжки винтов излишки пасты удалялись. 

Вторая конструкция АР включает многослойную печатную плату с полоско-

вой системой питания, SIW-сумматор и два gap-волноводных сумматора (прием-

ный и передающий).  

На первом этапе собираются приемный и передающий gap-волноводные сум-

маторы. Каждый сумматор состоит из алюминиевой пластины, покрытой серебром, 

на которой выфрезерованы периодические структуры из штырей. Пластины накла-

дываются друг на друга с зазором 0,2 мм, который обеспечивается фрезерованными 

выступами-ограничителями. Фиксация осуществляется винтами. Благодаря отсут-

ствию требования гальванического контакта между пластинами, токопроводящая 
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паста не применяется, что существенно упрощает сборку и снижает чувствитель-

ность к качеству контакта. Зазор 0,2 мм является частью электродинамической мо-

дели и обеспечивает необходимую ширину запрещенной зоны. 

На следующем этапе в многослойную печатную плату запаиваются штыри 

ВКП приемного тракта. Количество штырей во второй конструкции сокращено до 

32 (только для приемного тракта). Штыри запаивались аналогично первой кон-

струкции с использованием паяльной пасты и приспособлений для фиксации, обес-

печивающих перпендикулярность. После пайки проводился рентгеновский кон-

троль качества соединений. 

Подготовленная печатная плата устанавливается поверх передающего gap-

волноводного сумматора. Штыри ВКП приемного тракта входят в пьедесталы, 

выфрезерованные в теле gap-волноводного сумматора К-диапазона. Связь между 

полосковой платой и SIW-сумматором передающего тракта осуществляется через 

щелевой переход. Совмещение платы с нижележащими слоями осуществляется по 

установочным штифтам с точностью ±0,05 мм. После установки плата фиксируется 

винтами. 

В таблице 11 представлено сравнение сборки двух конструкций. 

Таблица 11 – Сравнение технологичности сборки двух конструкций АР 

Параметр Первая конструкция Вторая конструкция 

Количество паяных штырей 

ВКП 

1170 32 

Применение токопроводящей 

пасты 

Да (в местах разреза волново-

дов) 

Нет 

Количество этапов сборки 4 (запайка жил ВКП, скручи-

вание частей сумматора, уста-

новка плат на сумматор через 

клей, финиш) 

3 (запайка жил ВКП, скручи-

вание сумматоров, установка 

платы) 

Требования к качеству гальва-

нического контакта 

Высокое Отсутствуют (для gap-волно-

водов) 

Чувствительность к механи-

ческим допускам 

Высокая Средняя 

Время сборки (оценочно) Более суток (клеевое соедине-

ние) 

2-3 часа 

Как видно из таблицы, вторая конструкция обеспечивает существенное упро-

щение сборки за счет исключения паяных ВКП в Q-диапазоне и сокращения их 

числа в К-диапазоне. Это стало возможным благодаря разнесению трактов по 
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слоям многослойной платы, что дало дополнительную площадь в приемном слое 

для размещения более разветвленной полосковой сети. Кроме того, применение 

gap-волноводов устраняет необходимость в токопроводящей пасте и снижает тре-

бования к качеству электрического контакта, что повышает воспроизводимость ха-

рактеристик при серийном производстве. 

4.5 Методика экспериментальных исследований 

Измерения проводились в безэховой камере коллиматорного типа. Коллима-

торное зеркало с серратными краями преобразует сферическую волну от облуча-

теля в квазиплоскую в зоне чистоты, где размещается исследуемая антенна. Это 

имитирует условия дальней зоны без необходимости разнесения антенн на большое 

расстояние. Измерения выполнялись на векторном анализаторе цепей (до 50 ГГц). 

КСВН измерялся прямым методом по коэффициенту отражения 𝑆11. КУ опреде-

лялся методом сравнения с эталонной антенной с известным КУ. ДН измерялись 

путем поворота антенны позиционером с регистрацией мощности на каждом угле. 

Поляризационные характеристики (КЭ, направление вращения) измерялись с по-

мощью зонда с переключаемой поляризацией по соотношению мощностей при 

двух ортогональных поляризациях. Погрешность измерений КУ не превышала ±0,5 

дБ, КЭ – ±0,05.  

4.6 Результаты экспериментальных исследований первой конструкции 

На рисунке 113 приведена фотография первой конструкции АР в измеритель-

ном комплексе на измерительном приспособлении.  

 
Рисунок 113 – Макет первой конструкции АР 
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На рисунке 114 представлены измеренные и промоделированные зависимо-

сти КСВН для К- и Q-диапазонов.  

  
а б 

Рисунок 114 – Частотные зависимости КСВН модели и макета: (а) К-диапазон, (б) Q-диапазон 

 

Измеренные значения КСВН в диапазоне приема (19,0-21,2 ГГц) не превы-

шают 1,75. В диапазоне передачи (43,5-45,5 ГГц) КСВН не превышает 1,6. Расхож-

дение с расчетом объясняется технологическими допусками и погрешностью изме-

рений. 

На рисунке 115 показаны измеренные зависимости КУ и КЭ от частоты для 

приемного диапазона, на рисунке 116 – для передающего.  

  

а б 

Рисунок 115 – Частотные зависимости модели и макета в К-диапазоне: (а) КУ, (б) КЭ 
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а б 

Рисунок 116 – Частотные зависимости модели и макета в Q-диапазоне: (а) КУ, (б) КЭ 

 

В приемном диапазоне КУ составляет 34,3 дБ, что близко к расчетным 35,1 

дБ. Отклонение объясняется потерями в тракте и погрешностью изготовления. КЭ 

во всем диапазоне превышает 0,83, что соответствует требованию и расчету. В пе-

редающем диапазоне КУ равен 38,7 дБ (расчет 38,9 дБ), КЭ более 0,9. Хорошее 

совпадение подтверждает правильность моделирования. 

На рисунках 117-118 приведены нормированные сечения измеренных ДН в 

двух главных плоскостях на центральных частотах К- и Q-диапазонов.  

  
Рисунок 117 – Нормированные сечения ДН в К-диапазоне 
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Рисунок 118 – Нормированные сечения ДН в Q-диапазоне 

 

ШДН практически соответствуют расчетным. Уровень боковых лепестков – 

не более минус 10 дБ.  

Междлиапазонная изоляция представлена на рисунке 119. 

 
Рисунок 119 – Междиапазонная изоляция 

 

Высокое значение междиапазонной изоляции АР в Q-диапазоне (порядка ми-

нус 80 дБ) обусловлено комплексом мер: частотной селективностью излучателей, 

а также включением ФНЧ в тракт приема. Волноводный тракт передачи Q-диапа-

зона выполнен таким образом, что в полосе К-диапазона он находится в запредель-

ном режиме. Это создает естественную изоляцию (минус 85 дБ) между приемным 

и передающим каналами на частотах 19,0-21,2 ГГц.  
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4.7 Результаты экспериментальных исследований второй конструкции 

На рисунке 120 приведена фотография второй конструкции АР в измеритель-

ном комплексе. 

а 

 

б 

 

Рисунок 120 – Макет второй конструкции АР 

 

На рисунке 121 представлены измеренные КСВН.  

  
а б 

Рисунок 121 – Частотные зависимости КСВН модели и макета: (а) К-диапазон, (б) Q-диапазон 
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В приемном диапазоне КСВН не более 1,7, в передающем – не более 1,7. Рас-

хождение с моделью связано с погрешностями изготовления.  

На рисунках 122-123 показаны КУ и КЭ в К- и Q-диапазонах соответственно.  

  

а б 

Рисунок 122 – Частотные зависимости модели и макета в К-диапазоне: (а) КУ, (б) КЭ 

  
а б 

Рисунок 123 – Частотные зависимости модели и макета в Q-диапазоне: (а) КУ, (б) КЭ 

 

В приемном диапазоне КУ больше 30,7 дБ (расчет 31,2 дБ), КЭ более 0,8. В 

передающем – КУ более 35,6 дБ (расчет 35,7 дБ), КЭ более 0,86.  

На рисунках 124-125 представлены нормированные сечения измеренных диа-

грамм направленности в К- и Q-диапазонах соответственно.   
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а б 

Рисунок 124 – Нормированные сечения ДН в К-диапазоне 

  
а б 

Рисунок 125 – Нормированные сечения ДН в Q-диапазоне 

 

Ширина луча: прием – 2,45° × 5,3°, передача – 1,1° × 2,3°. УБЛ составляет 

минус 11,5 дБ (прием) и минус 11,4 дБ (передача). Изоляция между диапазонами 

превышает 64 дБ (рисунок 126). 

 
Рисунок 126 – Междиапазонная изоляция 

 

Во второй АР элементарная ячейка сама имеет большую развязку за счет 

апертурной связи и разнесения слоев, но в полноразмерной решетке остаточные 
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утечки через щелевые переходы и gap-волноводы ограничивают изоляцию в Q-диа-

пазоне уровнем около 60 дБ. В К-диапазоне изоляция обеих АР близка.  

Новизна предложенных технических решений, реализованных во второй кон-

струкции, подтверждена патентом на полезную модель [139]. 

4.8 Сравнение двух конструкций  

Результаты измерений основных электродинамических характеристик обеих 

конструкций сведены в таблице 12. 

Таблица 12 – Сравнение измеренных характеристик двух конструкций АР  

Параметр Образец №1 Образец №2 Образец №2  

(в пересчете) 

КУ, K/Q-диапазон, дБ 34,3 / 38,7 30,7 / 35,6 35,2 / 39,9 

КЭ, K/Q-диапазон 0,83 / 0,9 0,8 / 0,86  

УБЛ, K/Q-диапазон, дБ -10,0 / -10,0 -11,5 / -11,4  

КСВН, K/Q-диапазон 1,75 / 1,6 1,7 / 1,7  

Изоляция, K/Q-диапазон, дБ 85 / 80 83 / 60  

КПД, K/Q-диапазон, % 42,1 / 23,4 50,2 / 33,2 48,5 / 30,9 

Габариты (Д х Ш х В), мм 576 x 216 x 20 288 x 144 x 11 576 x 216 x 11 

Вес, кг 7,2 1,5 4,5 

КПД АР определялась как отношение измеренного КУ к теоретическому пре-

делу для данной апертуры при КИП, равном единице. 

Для наглядного сравнения КПД обеих конструкций были построены частот-

ные зависимости в обоих диапазонах (рисунок 127).  

  

а б 

Рисунок 127 – КПД двух конструкций АР: (а) К-диапазон, (б) Q-диапазон 
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 Прямых аналогов разработанных АР, работающих одновременно в полосах 

приема 19,0-21,2 ГГц и передачи 43,5-45,5 ГГц, в настоящее время не существует. 

Выводы по главе 4 

В четвертой главе выполнены изготовление и экспериментальные исследова-

ния двух разработанных конструкций совмещенных АР К/Q-диапазонов. ри изго-

товлении использованы многослойные печатные платы, металлические волновод-

ные и gap-волноводные структуры, обеспечивающие реализацию низкопрофиль-

ной совмещенной апертуры. 

 Проведенные экспериментальные исследования первой конструкции под-

твердили ее работоспособность в заданных частотных диапазонах. Измеренный 

КСВН не превышает 1,75 в K-диапазоне и 1,6 в Q-диапазоне, КУ составляет 34,3 и 

38,7 дБ соответственно, а КЭ превышает 0,83 в K-диапазоне и 0,9 в Q-диапазоне. 

УБЛ не превышает минус 10 дБ. Экспериментально подтверждена высокая меж-

диапазонная изоляция первой конструкции. В K-диапазоне она определяется в том 

числе запредельным режимом распространения волноводного тракта Q-диапазона, 

а в Q-диапазоне обеспечивается частотной селективностью излучающих элементов 

и дополнительным подавлением внеполосных составляющих с помощью ФНЧ. 

Для второй конструкции экспериментально получены КСВН не более 1,7 в 

обоих рабочих диапазонах, КУ более 30,7 дБ в K-диапазоне и более 35,6 дБ в Q-

диапазоне. КЭ превышает 0,8 в K-диапазоне и 0,86 в Q-диапазоне, а УБЛ составляет 

минус 11,5 и минус 11,4 дБ соответственно. Междиапазонная изоляция превышает 

64 дБ. 

Экспериментальные результаты подтвердили работоспособность предложен-

ной совмещенной апертуры с различными пространственными периодами излуча-

телей и показали соответствие измеренных характеристик результатам электроди-

намического моделирования. Полученное соответствие подтверждает коррект-

ность выбранных методов расчета и принятых конструктивных решений. 

Сравнение двух конструкций показало, что применение раздельных по слоям 

питающих трактов, SIW и gap-волноводных сумматоров позволяет сократить коли-

чество ВКП, исключить их использование в тракте Q-диапазона и упростить сборку 
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АР. Во второй конструкции количество ВКП уменьшено по сравнению с первой, 

при этом сохранены требуемые электродинамические характеристики. 

Для второй конструкции экспериментально получен КПД равный 50,2 % в K-

диапазоне и 33,2 % в Q-диапазоне. Таким образом, предложенное изменение архи-

тектуры системы питания обеспечивает снижение потерь и повышение энергети-

ческой эффективности по сравнению с первой конструкцией, для которой КПД со-

ставил 42,1 % в K-диапазоне и 23,4 % в Q-диапазоне.  

В целом результаты экспериментальных исследований подтвердили возмож-

ность практической реализации низкопрофильной совмещенной K/Q-диапазонной 

АР с гибридной системой питания. Вторая конструкция обеспечивает более техно-

логичную архитектуру системы питания за счет уменьшения числа паяных соеди-

нений и применения gap-волноводных структур, что создает предпосылки для 

дальнейшего масштабирования АР.  
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Заключение 

В диссертационной работе решена научная задача разработки принципов по-

строения и обоснования технических решений совмещенных двухдиапазонных АР 

К/Q-диапазонов с гибридной системой питания, обеспечивающих работу в полосах 

19,0-21,2 ГГц и 43,5-45,5 ГГц при малых массогабаритных показателях. Получен-

ные результаты имеют существенное значение для связи, в частности для проекти-

рования антенно-фидерных устройств спутниковых терминалов и СВЧ-техноло-

гий.  

На основании результатов проведенных исследований сформулированы сле-

дующие основные выводы: 

 1. Разработана концепция построения совмещенной элементарной ячейки 

размером 9,0×9,0 мм, включающей один излучатель К-диапазона и три излучателя 

Q-диапазона. Показано, что предложенное пространственное совмещение с шагами 

𝑑𝐾 = 9,0 мм и 𝑑𝑄 = 4,5 мм позволяет достичь высокого апертурного КИП: не менее 

0,95 в К-диапазоне и 0,75 в Q-диапазоне при сохранении эффективного заполнения 

апертуры.  

2. Разработаны и исследованы два варианта двухдиапазонных излучающих 

элементов: на основе связанных микрополосковых резонаторов и на основе апер-

турной связи через Н-образную щель.  Для второго варианта за счет выбора опти-

мальной геометрии щели и многослойной структуры расширена полоса согласова-

ния до 27,4 % в К-диапазоне и до 14,2 % в Q-диапазоне при обеспечении междиа-

пазонной изоляции более 35 дБ. 

3. Предложены две архитектуры гибридных систем питания. Первая осно-

вана на симметричных полосковых линиях, ВКП и металлических волноводных 

сумматорах. Вторая использует разделение полосковых  K- и Q-трактов по слоям 

печатной платы, SIW и gap-волноводные сумматоры, что позволило полностью ис-

ключить ВКП в Q-диапазоне и сократить их удельное количество на элемент в K-

диапазоне в четыре раза, повысив технологичность сборки. 



143 
 

4. Экспериментально подтверждена работоспособность разработанных кон-

струкций в заданных диапазонах частот 19,0-21,2 ГГц и 43,5-45,5 ГГц. Изготовлен-

ные макеты обеспечивают КСВН не более 1,75, УБЛ не более минус 10 дБ и КЭ не 

менее 0,8 в обоих диапазонах.  

5. Показано, что применение второй архитектуры системы питания (с SIW и 

gap-волноводами) обеспечивает повышение КПД АР до 50,2 % в К-диапазоне и до 

33,2 % в Q-диапазоне (против 42,1 % и 23,4 % у первой конструкции), что подтвер-

ждает эффективность предложенных схемотехнических и топологических реше-

ний.  

6. Мировая новизна защищена патентом на полезную модель и свидетель-

ствами о государственной регистрации программ ЭВМ (Приложение А). Практи-

ческая значимость предложенных решений подтверждается их использованием в 

ОКР АО «НПП «Радиосвязь» при разработке и модернизации станций спутниковой 

связи и в НИР, выполняемых ФГАОУ ВО «СФУ» (Приложение Б). 

Рекомендации по практическому использованию результатов 

1. Предложенную концепцию пространственного совмещения излучателей с 

соотношением шагов 2:1 (подраздел 2.2) и топологию излучателя на апертурной 

связи с Н-образной целью (подраздел 2.4) рекомендуется применять при проекти-

ровании компактных сканирующих и стационарных терминалов спутниковой 

связи, где предъявляются повышенные требования к массогабаритным показате-

лям и развязке каналов. 

2. Разработанную методику расчета эквивалентных параметров многослой-

ных структур и зарегистрированные программы для ЭВМ (раздел 3.2) целесооб-

разно использовать на предприятиях радиоэлектронной промышленности при 

электродинамическом моделировании СВЧ-устройств миллиметрового диапазона.  

3. Вторую конструкцию АР (подраздел 3.3), отличающуюся уменьшенным 

числом паяных соединений и использованием SIW и gap-волноводов, рекоменду-

ется внедрять в серийное производство благодаря ее высокой технологичности и 

низкой чувствительности к механическим допускам.  
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Перспективы дальнейшей разработки 

1. Перспективным направлением является дальнейшее снижение потерь в пе-

редающем тракте Q-диапазона, включая оптимизацию геометрии gap-волноводов 

и применение медной фольги с минимальной шероховатостью. 

2. Целесообразно упрощение топологии передающего тракта за счет исклю-

чения промежуточного SIW-сумматора и реализации прямого щелевого перехода с 

полосковой линии на gap-волновод.  

3. Актуальным остается внедрение щелевых переходов в К-диапазоне, что 

позволит полностью отказаться от паяных ВКП в приемном тракте, повысив надеж-

ность и воспроизводимость характеристик АР. 
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Список использованных сокращение и обозначений 

АР – антенная решетка; 

АФАР – активная фазированная антенна решетка,  

ДН – диаграмма направленности; 

КИМ – координатно-измерительная машина; 

КИП – коэффициент использования поверхности; 

КНД – коэффициент направленного действия; 

КПД – коэффициент полезного действия; 

КСВН – коэффициент стоячей волны по напряжению; 

КУ – коэффициент усиления; 

КЭ – коэффициент эллиптичности; 

УБЛ – уровень боковых лепестков; 

ФНЧ – фильтр нижних частот; 

ЧСП – частотно-селективная поверхность; 

ШДН – ширина диаграммы направленности; 

SIW – Substrate-integrated waveguide – волновод, интегрированный в подложку. 
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