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天线优化设计的理论与实践

文舸一*

（南京信息工程大学应用电磁学研究中心，南京 210044）

摘要：该文基于作者个人的研究经历，综述天线优化设计的理论及其应用，内容涵盖天线通用理论、单天线设计、阵列

天线综合 3个方面。首先讨论了媒质储能、天线储能以及天线增益带宽积上限，这些内容构成天线设计的理论基础和准则。

其次介绍了单天线设计的两种方法：基于天线储能分析的谐振模式理论和用于金属天线辐射特性分析的细线模型理论。最后

阐述了设计阵列天线的最大功率传输效率法，包括无约束、加权、带约束 3种形式，及其在无线输能、方向图赋形等方面的

应用。
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Theory and practice in optimal antenna design
WEN Geyi*

(Research Center of Applied Electromagnetics, Nanjing University of Information Science and Technology, Nanjing 210044, China)

Abstract:  Based  on  the  author’s  personal  research  experience,  this  paper  introduces  the  theory  and
applications of antenna optimization design, with content covering the general theory of antennas, single-antenna
design and array-antenna synthesis. The stored energies in medium and the stored energies of antenna as well as the
upper bounds of the gain-bandwidth product are first introduced, thereby providing theoretical basis and guidelines
for  antenna  design.  Second,  two  fundamental  theories  of  single-antenna  design  are  expounded,  including  the
resonant  mode  theory  which  is  based  on  the  stored  energies  of  antenna,  and  the  thin  wire  model  theory  for  the
analysis  of  radiation  characteristics  of  metallic  antennas.  Finally,  the  method  of  maximum  power  transmission
efficiency  for  array-antenna  synthesis  is  elaborated,  covering  the  unconstrained,  weighted,  and  constrained
formulations and their applications in the wireless power transmission and pattern synthesis.

Key  words:  stored  energies  of  antenna;  guidelines  for  antenna  design;  resonant  modes  for  antenna;
electrically small antenna; thin wire models; the method of maximum power transmission efficiency; antenna array
synthesis
 

天线作为电磁能量收发装置，是进出无线系统

的门户。从电路观点来看，天线是连接馈线与球面

波导（即自由空间）的多端口匹配网络；从场的观

点来看，天线是将馈线中的传播模式变换成球面波

导中多个传播模式的模式变换器。随着近年来无线

技术的快速发展，信息系统正沿着无线化、小型

化、传输容量最大化和运行智能化的方向加速发

展，从而衍生出大量的天线设计难题，使得天线这

门古老的学科正焕发出勃勃生机，新的设计理论和

技术不断涌现。这一新形势对天线工程师的知识体

系与创新能力提出了更高的要求。天线工程师必须

在基础理论与工程实践上做到融会贯通，才能在技

术上有所发明。

天线设计可分为分析与综合。天线分析是在已

知天线结构与激励的情况下（如天线的几何形状、

尺寸、材料、工作频率、馈电方式与馈电点位置

等），通过理论建模、数值计算或实验测量，研究

其电磁辐射过程，从而获得天线的辐射场分布、增 
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益、带宽、输入阻抗、极化等性能参数。天线分析

可用于检验天线设计的合理性，分析结构参数对性

能的影响，是天线综合的基础或前奏。天线综合是

根据给定的天线辐射性能指标，如方向图形状、增

益、带宽、极化等，反向求取天线结构参数与激励

方式的过程，属于天线分析的逆问题，通常归结为

带各种约束机制的性能优化。给定天线性能指标

后，如何选择天线种类、几何结构都有很大的任意

性，从而给天线工程师留有很大的想象空间。为了

获得唯一解，必须对天线的综合要求作具体界定。

天线的分析与综合有解析法与数值法两大类。解析

法是指基于已知的解析公式或经验公式来分析或综

合天线。数值法则指利用数值计算方法，如有限

元、矩量法、时域有限差分法等对天线进行分析或

综合，是目前天线设计最常用的方法。

从构成数量上，天线可分为单天线与阵列天线

（或多天线）两大类，前者是后者的基础，两者的

设计过程与侧重点有所不同。单天线独立工作，其

设计方式有两种。第 1种方式是在给定天线类型和

激励方式后，进而确定天线的几何结构和材料参

数。这一过程通常采用仿真软件完成，即通过仿真

软件不断地尝试与迭代完成单天线的综合。工程师

仅凭借仿真过程并不能真正深入了解并掌握单天线

设计的底层逻辑。单天线设计的第 2种方式则是给

定天线的几何结构和材料参数，去确定天线的激励

方式来获得所要求的性能，这一过程可利用散射体

的各种模式理论来完成。与第 1种方式相比，第

2种方式能更清晰地展现天线工作机制并提供各个

模式的激励方法，能让天线工程师清晰地把握天线

设计的底层逻辑。

阵列天线综合的侧重点一般不在阵列单元的几

何结构与材料参数的选择上，而是放在如何让所有

阵列单元协同工作和单元激励的求解上。换言之，

阵列天线的综合是在单元及其排列确定的前提下，

去求取阵列的激励分布以实现特定的方向图。虽然

理论上可以把天线单元及其排列方式作为设计因

素，但这样会导致计算工作量过大，一般情况下也

没有必要。实际情况中，工程师可根据经验、需求

与使用环境等对单元与阵列构型做出合理的选择。

阵列天线的综合是指根据给定的指标（如方向图形

状、主瓣增益、副瓣电平等），去确定阵列激励分

布的过程。传统的阵列综合方法往往基于特定的阵

列构型对其进行简化，以降低综合过程的复杂度，

如常将天线单元近似为理想点源，忽略单元之间的

耦合，而采用阵因子来处理阵列的综合问题。当阵

列单元不相同、周围环境过于复杂或单元间距非常

小时，方向图相乘规则就会失效，基于阵因子的阵

列分析与综合则不再适用。阵列天线的综合常基于

各种目标函数的优化来获得最佳的激励分布，故阵

列的性能与目标函数的选取有很大的关系。目前的

商用软件在阵列天线的综合方面仍然捉襟见肘，不

能满足实际需求。

本文基于作者个人的研究经历，介绍天线的通

用理论、单天线设计方法与阵列综合 3个方面的研

究成果。天线理论作为电磁理论的重要分支，可分

为通用理论和针对特定类型天线的特殊理论。通用

理论是天线理论的底层框架，涉及天线的共同工作

原理与规律，是所有天线分析与综合的理论基础。

特殊理论则讨论个别天线的辐射特性，解决通用理

论难以完全覆盖的具体问题，往往与天线的自身结

构、应用场景密切相关，可看作通用理论的拓展和

补充。

天线性能上限是通用理论研究的重点。增益与

带宽的乘积能表征天线的主要辐射性能，本文称之

为天线容量。对窄带系统而言，带宽与品质因素互

为倒数，因此天线容量可表示为增益与品质因素之

比，即天线辐射强度与天线储能之比。当天线尺寸

与工作频率确定后，天线容量存在物理上限，这表

明天线的远场性质与近场行为存在相互制约关系。

提升增益可能导致带宽降低，反之亦然。对窄带系

统而言，带宽与品质因素互为倒数，而品质因素取

决于天线储能。因此增益、带宽、储能三者密切相

关且相互牵制。三者中，以天线储能最为基本，其

物理内涵最为丰富，过去所面临的挑战性问题也更

多。在天线通用理论部分，本文着重介绍辐射场的

球面波展开、媒质储能与天线储能以及天线容量上

限。天线容量上限与通信理论中的 Shannon信道容

量公式异曲同工，是所有天线设计的理论基础和

准则，对天线性能优化目标设定有极其重要的指导

意义。

在单天线设计方面，本文主要介绍谐振模式理

论与细线模型理论。区别于过去已有的模式理论，

天线的谐振模式代表天线的实际工作状态，通过激

励一个或多个谐振模式可以直接获得满意的天线性

能，做到一步到位。由于趋肤效应，金属天线的电

流往往分布在结构的边缘，故金属天线可用沿边缘

的导线近似替代。当导线半径趋于零时，导线电流
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的渐近分布满足波动方程（而不是积分方程），由

此可求得细线电流分布的解析解。电流分布的解析

解有利于从宏观把握天线的工作原理和辐射特性，

做到化繁为简、去粗存精，对提高物理洞察力和指

导天线设计有很大的帮助。

阵列天线的综合方法有很多，但或受限于构

型、或受限于单元间距、或受限于周边环境，因

而缺乏一般性。本文介绍的最大功率传输效率法

（method of maximum power transmission efficiency,
MMPTE），能克服过去阵列综合方法的不足以及

面临的挑战，满足不同的设计要求。除因物理规律

限制外，阵列天线的设计不再存在技术上的困难。

受篇幅所限，本文以阐明相关内容的重要结论

为主，文中有关公式的详细推导可见拙著[1-3] 及相

关参考文献。

 1　天线的通用理论

首先介绍天线的通用理论，内容包括媒质储能

与天线储能、天线性能上限、环境对天线的影响

等。天线通用理论还包括各种一般数值求解方法，

不在本文讨论之列。

 1.1　媒质储能与天线储能

媒质的电磁储能表达式在研究复杂介质中电磁

能量存储和传输发挥着重要作用。储能表达式可用

来确定媒质的给定体积内可以存储多少能量，这对

于准确预测电磁器件的性能至关重要。储能表达式

还可用来指导材料设计以减少材料损耗和增加材料

带宽，开发具有高储能能力的新材料，提高与材料

相关的电磁器件或系统的性能。如可通过储能表达

式模拟和预测新型复合材料储存电磁能量的过程，

以便开发出能量密度更高的新型电磁储能装置。此

外，在无线传输系统中，充分了解发射与接收之间

媒质中的储能机理有助于优化能量传输效率，减少

能量损失，扩大系统的覆盖范围。

媒质的电磁储能表达式是定义天线储能的理论

基础。天线储能在天线理论中占有举足轻重的地

位。为了阐明其物理意义及其渊源，宜从天线的等

效电路谈起。

 1.1.1　天线的 RLC等效电路

如图 1所示，天线由激励源与不同性质的散射

体（如金属、介质等）组成。天线常有 3种激励模

型[1]：一是馈线激励，二是点源激励，三是外来入

射波激励。3种模型中以点源激励模型最不准确，

仅适用于低频场合。

 

a. 馈线激励

b. 点源激励

散射体馈电端口

参考面

天线 (主散射体)激励源

馈线

散射体

c. 入射波激励

(Ein, Hin)

散射体

图 1    天线及常用激励方式
 

为了定义天线输入阻抗，必须引入馈电端口或

参考面，从而将天线系统分为激励源（图 1a中参

考面左侧）和主散射体（图 1a中参考面右侧）两

部分。处于参考面左侧的激励源和散射体（如参考

面左侧的馈线表面）的辐射通常可忽略，因此参考

面右侧的散射体部分是天线辐射的主体，在激励端

口确定的情况下，主散射体也简称为天线。通过确

定馈电端口处馈线上的等效电压与等效电流，可求

得天线的输入阻抗。天线馈线一般工作在单模状

态，此时天线可等效为单端口网络，其输入阻抗定

义为馈电端口的等效电压与等效电流之比。若馈线

工作在多模状态，此时天线等效为多端口网络。因

此，天线输入阻抗的定义与馈线的工作状态有关。

为了确保天线等效为单端口网络，须将工作频率限

定在馈线的单模工作区域。进行数值计算时，尤其

要注意限定天线工作频率范围，否则会得到错误或

无意义的结果。馈线与天线散射体的联合求解方法

详见文献 [4]，该文将传统磁场积分方程进行了推

广，使其可用于分析包含馈线的多天线系统。

Vs Zs

R L

C

图 2是天线系统的等效电路。参考面左边是激

励源的 Thevenin等效电路，其中 和 分别表示

等效电压源和等效阻抗。参考面右边是天线的串

联 RLC等效电路。天线系统的等效电路的详细推

导可见文献 [3, 5]。在天线的 RLC等效电路中，电

阻 表示天线辐射功率和损耗，电感 表示天线的

磁储能，电容 表示天线的电储能，3个元件具有

不同的频率响应。用简单的 RLC谐振电路来表征

天线，对理解天线的工作原理和提高物理洞察力有

很大的帮助。从电路的观点来看，天线的发射功
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率、电储能、磁储能是天线的 3个基本要素，RLC
谐振电路的基本特点和性质对天线同样适用。如天

线谐振时，输入阻抗为纯电阻，电流呈现峰值；偏

离谐振时，输入阻抗表现为感性或容性。谐振时，

激励源直接向天线提供辐射能量，不参与储能转

换。值得注意的是，这里的等效电路参数 、 和

都是频率的函数；但对窄带天线系统而言，RLC
电路的主要性质仍然适用。以上讨论表明，天线的

储能在天线理论研究中占有极其重要的位置，是理

解天线工作原理的基础。
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s

参考面

L

C

R
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V

Z
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天线等效电路激励源等效电路

图 2    天线系统的 RLC等效电路
 

a0 2a

例 1　偶极子天线的 RLC等效电路。考虑半

径为 、长度为 的偶极子天线，其表面电流分

布为：

J(r) = uz
I0

2πa0
sink (a− |z|) −a < z < a r = a0

I = I0 sin(ka)

L C

天线端口电流为 。 图 3给出了偶极子

天线的 RLC等效电路参数随频率变化的曲线，其

中，感抗中的电感 和容抗中的电容 的计算分别

由偶极子天线的磁储能与电储能求得。从图可看

出，在天线谐振频率处，感抗与容抗相等，即输入

电抗为零，输入阻抗为实数。
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图 3    偶极子天线的 RLC等效电路参数
 

为了获得天线的等效电路参数，必须先确定

天线的电磁储能，而媒质储能是定义天线储能的

基础。

 1.1.2　一般媒质的电磁储能

过去一百多年来，物理学家一直在努力寻求复

杂媒质中储能表达式，这在大多数经典著作中都有

论述[6-11]，更多的相关研究可见文献 [12]中的参考

文献。过去的研究方法大致分成两类：一是采用窄

带近似，这时储能表达式依赖媒质的本构关系；二

是针对不同媒质采用不同的微观模型。显然，这两

种方法获得储能的表达式只适用于特定媒质，缺乏

普遍性。作者于 2019年解决了电磁领域这个长期

悬而未决的难题，获得一般媒质中时谐场的电储能

密度与磁储能密度的表达式分别为[12]：

we =
1
4

Re(E · D)+
1
4
ωRe

E · ∂D
∂ω
− D · ∂E

∂ω


wm =

1
4

Re(H ·B)+
1
4
ωRe

H · ∂B
∂ω
−B · ∂H

∂ω

 (1)

一般媒质中的电、磁损耗功率可分别表示为[8]：

ped =
ω

2
Im(E · D), pmd =

ω

2
Im(H ·B) (2)

本文采用一般教科书上的通用记号，常用符号

的意义不再一一细表。储能密度表达式 (1)中的频

率导数项代表媒质储能的色散部分，它反映了媒质

参数随频率变化对储能的影响。储能密度表达式

(1)可用两种独立方法推得：第 1种方法是基于作

者提出的复分析理论[12]，第 2种方法是基于作者提

出的新的一级窄带近似理论，后者能清楚表明储能

表达式中频率导数出现的原因[1]。

例 2　各向同性媒质中的储能。对各向同性媒

质，本构关系为：

D = εE, B = µH (3)

ε = ε′− jε′′ µ = µ′− jµ′′

ε′ ε′′

µ′ µ′′

式中， 是复介电常数； 是复导

磁率；这里 和 分别是电容率和介质损耗因子；

和 分别是电感率和磁损耗因子。将式 (3)代入

式 (1)和式 (2)，得到：

we =
1
4
∂(ωε′)
∂ω

|E|2+ ω
2
ε′′Im

(
E · ∂E
∂ω

)
wm =

1
4
∂(ωµ′)
∂ω

|H|2+ ω
2
µ′′Im

(
H · ∂H
∂ω

)
(4)

ped =
ω

2
ε′′|E|2, pmd =

ω

2
µ′′|H|2 (5)

以往研究媒质储能时，常常假定媒质无损耗或

损耗可忽略，故式 (4)中场的频率色散项不会出

现。从该式可看出，场的频率导数项含有媒质损

耗因子，物理上代表媒质的损耗对储能的影响。若
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ε′′ = 0，µ′′ = 0损耗可忽略，即 , 式 (4)变成熟知的

形式：

we =
1
4
∂(ωε′)
∂ω

|E|2, wm =
1
4
∂(ωµ′)
∂ω

|H|2 (6)

在以往的研究中，式 (6)都是通过窄带近似推得，

但其中的场强不是相量，仍然是时间的函数。故

过去色散媒质中的储能理论与时谐场理论是不兼

容的。

对一般媒质存在如下能量平衡关系：

1
4

E · D+ 1
4
ω

E · ∂D
∂ω
− ∂E
∂ω
· D

+
1
4

B ·H+ 1
4
ω

H · ∂B
∂ω
− ∂H
∂ω
·B

 =
− j

1
4
∇

E× ∂H
∂ω
− ∂E
∂ω
×H

− j
1
4

E · ∂J
∂ω
− ∂E
∂ω
· J

 (7)

上式包含了媒质的储能表达式 (1)，它在特殊

媒质中的特殊形式散见于诸多文献中，其无源形式

常用来研究系统的储能，但过去人们并不了解其物

理含义。有关式 (7)的推导与讨论见文献 [1, 12]。
下面说明，式 (7)有明确的物理意义并且自然地给

出天线的储能定义。

 1.1.3　天线储能

E

Erad

Elocal E = Elocal+Erad

Elocal

Erad

Elocal Elocal

W̃

W Wrad

如何定义天线储能并不是一件简单、容易的事

情，有人甚至认为它不可定义。天线周围的电场

可分成两部分，一部分是将电磁能量带到无穷远

处的辐射场 ，另一部分是分布于天线周围的无

功场 ，即有 。直观的想法是将

无功场 的能量定义为天线储能。但能量对场

而言是非线性的，故叠加原理不成立。将场的上述

分解代入场的能量表达式后，会出现辐射场 与

场 的相互作用项，得不到仅含无功场 的

能量项。其次，天线外部空间为无穷大，若用媒质

中的电磁储能密度在整个天线外部空间进行积分，

其结果为无穷大。因此，也不能将天线周围媒质的

储能定义为天线储能。过去天线行业通常采用

Counter的建议[13]，将天线储能 定义为天线周围

媒质的总储能 与天线总辐射能量 之差：

W̃ =W −Wrad (8)

式 (8)右边是两个无穷大相减。为了保证天线

储能是个有限数，两个无穷大必须有相同阶数。本

文称上式为天线储能的旧定义。

 

S∞ ur
V∞

Jo

r∞

V0

µ, ε

图 4    电流源（天线）的辐射
 

J V0

V∞ V0 r∞
S∞

(µ,ε)

设电流源 局限于有限区域 ，如图 4所示。

令 表示包含源区 且半径 趋于无穷大的球

体，球的表面记为 。若天线周围空间媒质参数

是各向同性且无耗的，则天线周围媒质储能可

表示为媒质储能密度的积分：

W =
w

V∞

(we+wm)dV (9)

we wm式中， 与 分别是媒质的电储能密度与磁储能

密度：

we =
1
4
ε|E|2, wm =

1
4
µ|H|2 (10)

天线总的辐射能量可表示为辐射场能量密度的

积分：

Wrad =
w

V∞

(wrad
e +wrad

m )dV (11)

wrad
e wrad

m式中， 和 分别是辐射电场和辐射磁场能量

密度：

wrad
e =

1
4
ε
∣∣∣Erad

∣∣∣2, wrad
m =

1
4
µ
∣∣∣Hrad

∣∣∣2 (12)

Erad Hrad式中，辐射电场 和辐射磁场 可表示成：

Erad(r) =
e−jkr

r
E∞(ur), Hrad(r) =

e−jkr

r
H∞(ur) (13)

ur r E∞(ur) H∞(ur)式中， 是沿径向 的单位矢量； 与

分别是电场与磁场的（远区）方向图。显然式 (9)
与式 (11)都是无限大，但两者之间的差是有限

数，从而保证了天线储能旧定义式 (8)是有限的。

天线辐射功率可表示为：

Prad =
1
2

w
S∞

Re(Erad×H
rad

) ·urdS =
1
2η

w
Ω

|E∞|2dΩ (14)

利用式 (11)和式 (14)，总辐射能量可表示为：

Wrad =

r∞w
0

dr
w
Ω

(
1
4
ε|E∞|2+

1
4
µ|H∞|2

)
dΩ =

r∞
c

Prad (15)

dΩ = sinθdθdφ Ω式中， 是微分立体角； 是单位球
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c = 1/
√
µε

S∞

面；  。式 (15)表明，天线总辐射能量等

于辐射功率乘以电磁波从原点到达球面 的时

间，因此它代表位于原点的点源所辐射的能量。换

句话说，上面计算辐射能量时已将天线视为点源，

故总辐射能量式 (11)或式 (15)仅适用于小天线。

W Wrad

以上是过去各向同性无耗媒质中天线储能的计

算方法，它包括了天线外接球内部的储能，最早出

现在作者论文文献 [5]中；而早期天线储能的计算

都基于球坐标系，不计及天线外切球内的储能。天

线储能的旧定义式 (8)是构造性的，完全基于物理

直觉，缺乏坚实的数学与物理基础。首先，利用该

定义进行数值计算时，涉及两个无穷大区域上的积

分及其两者之差，这为数值计算带来不便。其次，

当天线周围媒质复杂时，如何计算式 (8)中的媒质

储能 和辐射能量 在过去很长一段时间都无明

确的计算公式，是需要解决的难题。幸运的是，一

般媒质中的能量平衡关系自然地给出一般媒质中天

线储能的定义。对式 (7)取实部得到：

Im
1
4

E · ∂J
∂ω
− ∂E
∂ω
· J

 =
we+wm−∇Im

1
4

E× ∂H
∂ω
− ∂E
∂ω
×H

 (16)

we wm S

V

V

式中，储能密度 和 由式 (1)确定。设 为包含

场源的任意封闭曲面， 为其所含区域。将式在区

域 上积分并利用散度定理，得到：

W̃ =W(V)−Wrad(S ) (17)

W(V) =
r
V

(we+wm)dV V

W̃ Wrad(S )

式中， 是区域 中媒质的总储

能； 和 分别定义为：

W̃ =
1
4

Im
w
V0

E · ∂J
∂ω
− ∂E
∂ω
· J

dV (18)

Wrad(S ) =
1
4

Im
w
S

E× ∂H
∂ω
− ∂E
∂ω
×H

 ·undS (19)

Wrad(S )

S

V

S

V

面积分 具有能量的量纲，可解释为流

出封闭曲面 的总电磁能量。式 (17)右边代表天线

周围区域 中媒质储能与流出该区域的能量之差，

故可看作一般媒质中天线储能的定义。天线储能和

天线辐射能量可分别通过解析表达式 (18)和式 (19)
来确定。由式 (17)可看出，当封闭曲面 改变时，

区域 中的媒质储能与流出该区域的辐射能量都会

相应改变，但两者之差，即天线储能始终不变。因

此天线储能完全由场源确定，是刻画场源的基本物

理量。式 (18)是计算天线储能的最一般表达式。

V →∞

V

定义式 (17)与旧定义式 (8)相比，两者形式虽然相

同，但内涵不完全一样，后者可视为前者的在

时的特例。新的天线储能定义与旧定义相比

有如下优点：1） 新定义中涉及的天线储能与天线

辐射能量均适用于一般媒质；2） 由于 是包含源

的任意有限区域，新定义只涉及两个有限数相减，

不涉及两个无穷大相减；3） 天线储能与天线辐射

能量有明确的一般解析表达式；4）天线储能既可

通过式 (17)左边（即解析表达式 (18)）来计算，也

可通过右边两个有限数之差来计算；5） 新定义不

是构造性的，而是严格建立在电磁能量平衡关系的

基础上，故有坚实的数理基础。

W̃

W̃e W̃m

至此，天线储能在一般媒质中的定义与计算问

题得到圆满解决。在各向同性无耗媒质中，媒质储

能的色散部分为零，天线储能 可分解为电储能

和磁储能 之和，且有[1]：

W̃e =
1
8

Im
w
V0

E · ∂J
∂ω
− ∂E
∂ω
· J

dV +
1

8ω
Im

w
V0

E · JdV

(20)

W̃m =
1
8

Im
w
V0

E · ∂J
∂ω
− ∂E
∂ω
· J

dV − 1
8ω

Im
w
V0

E · JdV

(21)

J
W̃e W̃m

在各向同性无耗媒质中，电场可表示成电流源

的积分。将电场的积分表达式代入上面两式，经

化简后可求得天线电储能 和磁储能 的积分表

达式为：

W̃e =
ηc

16π

w
V0

w
V0

ρ(r)ρ(r′)
cos(kR)

R
dV(r)dV(r′)+

ckη
32π

w
V0

w
V0

[
ρ(r)ρ(r′)− 1

c2 J(r) · J(r′)
]
sin(kR)dV(r)dV(r′)+

c2kη
16π

w
V0

w
V0

Im
[
ρ(r)

∂ρ(r′)
∂ω

]
sin(kR)

R
dV(r)dV(r′)−

c2kη
16π

w
V0

w
V0

1
c2 Im

J(r) · ∂J(r′)
∂ω

 sin(kR)
R

dV(r)dV(r′) (22)

W̃m =
ηc

16π

w
V0

w
V0

1
c2 J(r) · J(r′)

cos(kR)
R

dV(r)dV(r′)+

ckη
32π

w
V0

w
V0

[
ρ(r)ρ(r′)− 1

c2 J(r) · J(r′)
]
sin(kR)dV(r)dV(r′)+

c2kη
16π

w
V0

w
V0

Im
[
ρ(r)

∂ρ(r′)
∂ω

]
sin(kR)

R
dV(r)dV(r′)−

c2kη
16π

w
V0

w
V0

1
c2 Im

J(r) · ∂J(r′)
∂ω

 sin(kR)
R

dV(r)dV(r′) (23)
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c = 1/
√
µ0ε0，η =

√
µ0/ε0，k = ω/c式中， 。储能计

算式 (22)和式 (23)与作者先前在文献 [14]中采用

其他方法所得的结果完全一致，证明了新储能计算

公式 (18)的合理性。对于小天线，式 (22)和式 (23)
可简化为作者早期所得到的结果[15]。

天线储能也可通过天线输入阻抗来计算。当天

线尺寸适中时，低频电路的 Foster定理可推广到射

频系统，且有[5]：

W̃e =
1
8
|I|2

(
∂X
∂ω
− X
ω

)
, W̃m =

1
8
|I|2

(
∂X
∂ω
+

X
ω

)
(24)

I X式中， 为天线端口电流； 为天线输入电抗。可

以验证，基于电流的储能计算方法（场方法）与基

于输入阻抗的储能计算方法（电路方法）会给出相

同的结果[14]。

值得指出，储能计算式 (18)与电路理论中一

个熟知的储能计算公式相似。考虑图 5所示多端口

无耗网络，可以证明该网络的内部储能可表示为[16]：

W̃ =
N∑

i=1

Im
1
4

Vi
dIi

dω
− Ii

dVi

dω

 (25)

式 (18)和式 (25)形式上完全相似。不难证明，电

路储能表达式 (25)可用场的储能关系式 (18)推出。

 
 

I
1

V
1

多端口无耗网络

I
N

V
N

I
i

V
i

图 5    多端口无耗网络
 

V

V V

V

若能量平衡式 (17)用于无源区域 ，该式左边

为零，这意味着流入 中的能量与流出 中的能量

相等。只有区域 中包含源时，天线储能才不为零，

这与天线的辐射功率计算颇为相似。表 1给出了辐

射功率与天线储能的性质，可看出两者有若干共同

点，都代表源所特有的性质并且与坐标系无关。

Q

Q

2π

基于天线储能，可定义天线品质因素 。天线

的 IEEE标准定义是天线储能与单位周期辐射能

量之比的 倍：

Q =
ωW̃
Prad =

ω(W̃e+ W̃m)
Prad (26)

Prad

Q

式中， 是天线辐射功率。在传统的天线理论研

究中，天线 通常用二择一的方式定义为：

Q =


2ωW̃m

Prad W̃m > W̃e

2ωW̃e

Prad W̃e > W̃m

(27)

定义式 (26)适用于任意天线和工作状态，而

定义式 (27)仅适用于谐振天线。当天线谐振时，

两者给出相同的值。从理论研究的角度来看，IEEE
标准定义比传统的二择一定义更易于分析和计算。
  

表 1    辐射功率与天线储能的性质
 

辐射功率 天线储能

1. 可定义为源区域上的体积分 1. 可定义为源区域上的体积分

2. 可定义为Poynting矢量沿包含

源区的封闭曲面上的面积分。

当媒质无耗时，该定义与包含

源的封闭曲面的选择无关

2. 可定义为由包含源的区域上的体积

分与该区域边界上的表面积分之间的

差。该定义对任意媒质有效，与包含

源的区域的选择无关

3. 由源唯一确定，发于源 3. 由源唯一确定，发于源

4. 由源向无穷远传播 4. 局限于源的附近

5. 取实数 5. 取实数

 

 1.1.4　天线辐射能量

V∞

S∞

在以往的研究中，各向同性无耗媒质中的天线

辐射能量定义为天线辐射场能量密度在无穷大空间

上的积分，其数学表达式如式 (11)所示。式 (15)
则表明辐射能量等于辐射功率乘以电磁波从原点到

达无穷大球面 的时间（注意，不是辐射功率乘

以正弦波的周期）。此时，天线被近似看作是点

源。 因此，辐射能量式 (11)实际代表位于坐标原

点的点源所辐射的能量。

在一般媒质中，天线辐射能量用式 (19)定
义，式中的积分曲面不需要取为无穷大球面，而只

要包含天线即可，这给数值计算带来极大方便。下

面讨论老定义式 (11)与新定义式 (19)的区别。

设媒质各向同性且无耗。在天线远区，辐射能

量式 (19)可表示为[1]：

Wrad(S∞) =
r∞
c

Prad−Wd (28)

Wd与老定义式 (11)相比，上式多了一项 。该

项可写成：

Wd =
k2η

8π

w
V0

w
V0

Im
[
J(r′) ·

↔
U · ∂J(r′′)

∂ω

]
dV(r′)dV(r′′) ≈

η

2

w
Ω

Im
[
H∞(ur) ·

∂H∞(ur)
∂ω

]
dΩ =

1
2η

w
Ω

Im
[
E∞(ur) ·

∂E∞(ur)
∂ω

]
dΩ (29)
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↔
U式中， 是并矢，定义为：

↔
U =

1
4π

w
S∞

1
r2 (

↔
I −urur)ejkur ·(r′′−r′)dS (r)

↔
I

Wd

V0

Wd

E∞(ur) Wd

E∞(ur)

Wd

式中， 是单位并矢。式 (28)右边第 1项代表位于

坐标原点的点源的辐射能量，右边第 2项 可看

作考虑 中的实际源分布后对点源的校正。因此新

定义式 (19)比老定义式 (11)更合理，前者考虑了

源分布的影响，而后者简单地将天线当成点源来处

理。对小天线而言，电流分布对频率的导数一般可

以忽略，故 可以忽略。另一方面，若方向图函

数 随频率变化较慢，  也可忽略。对某些

典型天线 (如偶极子，环天线，口面天线，微带天

线)，方向图函数 是纯实数或纯虚数，此时

不管天线大小， 都为零。

 1.2　天线性能的上限

G B f

基于前面的讨论，可推导天线增益−带宽积的

物理上限，为天线性能优化提供理论边界。天线的

增益 和分数带宽 在大多数情况下需要同时最大

化，因此天线的增益−带宽积是最重要的性能指

标，可称为天线容量。给定天线的工作频率和最大

容许尺寸，天线容量的上限是多少？或等价地，给

定天线容量与工作频率，天线可以做到多小？这个

问题是所有天线工程师在接到设计任务之后必须要

回答的问题。在通信理论中，给定系统带宽与信噪

比，Shannon信道容量公式给出了信道容量的上

限。类似地，在天线理论中，给定天线的工作频率

与最大容许尺寸，天线容量的最大可能值便随之而

定。研究天线性能上限的主要数学工具是辐射场的

球面波理论。

 1.2.1　辐射场的球面波级数展开式

自由空间可看作球面波导，其理论与金属波导

理论类似。球面波导的矢量模式函数可用球谐函数

来构造，它们都与频率无关，故不仅可用来研究频

域问题，也可用来研究时域问题[1]。天线的辐射场

可通过球面波导的矢量模式函数展开成级数形式。

天线的辐射场也可表示成电流分布的积分。场

的积分表达式常用来研究天线的辐射特性和建立散

射体的积分方程。为了获得电流源外的场分布，需

针对每个场观察点分别对电流分布进行积分运算。

当天线的辐射场表示成级数形式时，场的展开

系数可表示成源区域上的积分。一旦展开系数确

定，源外场分布的计算只涉及级数简单求和。相

较于场的积分表达式，级数展开法能显著降低计

算量。

J Jm电流源 和磁流源 所产生的电场可表示为：

E(r) = −jkη
w
V0

↔
Ge(r, r′) · J(r′)dV(r′)−

w
V0

↔
Gm(r, r′) · Jm(r′)dV(r′) (30)

↔
Ge

↔
Gm式中， 和 分别是电、磁并矢 Green函数，可

表示成级数形式：

↔
Ge(r, r′) = − 1

k2 δ(r− r′)urur′+∑
n,m,l

−jk
N2

nm

 M(1)
nml(r)M(2)

nml(r′)+N(1)
nml(r)N(2)

nml(r′) r < r′

M(2)
nml(r)M(1)

nml(r′)+N(2)
nml(r)N(1)

nml(r′) r > r′

(31)

↔
Gm(r, r′) =∑

n,m,l

−jk2

N2
nm

 N(1)
nml(r)M(2)

nml(r′)+M(1)
nml(r)N(2)

nml(r′) r < r′

N(2)
nml(r)M(1)

nml(r′)+M(2)
nml(r)N(1)

nml(r′) r > r′

(32)

M(i)
nml N(i)

nml式 (31)中， 和 是球面波导中的基本

场模式。上面公式的详细推导见文献 [1]。式 (30)
形式上为积分表达式，实际上为级数展开式，而且

是辐射场最一般的级数展开式。在一般文献中，场

的球面波级数展开式通常不包含磁流的贡献，即不

包含磁并矢 Green函数的级数展开式 (32)。但若

考虑天线馈线的影响或采用等效原理研究口径天线

时，必须在馈电端口引入磁流。设观察点位于天线

的外接球之外，辐射电场可表示为大家所熟悉的

形式：

E = −
∑
n,m,l

(α(2)
nml M

(2)
nml+β

(2)
nmlN

(2)
nml) (33)

α(2)
nml β(2)

nml式中，  和  由源分布确定[1]。

辐射场的球面波级数展开式在天线理论研究与

天线设计中都具有极其重要的意义，是从事天线理

论研究不可或缺的工具。在天线辐射机理的理论分

析方面，球面波级数展开可用于剖析辐射场的模式

构成，使人们能清晰理解天线结构（如形状、尺寸

和电流分布）如何影响各个模式的组分，进而了解

天线结构的辐射机理，为天线设计提供理论支撑。

在天线优化设计中，往往需要调整其结构参

数。通过建立结构参数与球面波展开式系数之间的

关系，可将结构变化直接与辐射场的模式构成变化

关联起来。这使得优化过程更高效，无需基于场积

分表达式的计算盲目迭代，而是通过调整参数来改
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变模式构成，从而实现预期性能。这在天线设计中

尤为重要。

z TMn0e

(x,y) TE10e

例 3　沿 轴的偶极子天线，仅辐射 模。

位于 平面的圆环天线，仅辐射 模。详细

讨论见文献 [1]。
 1.2.2　天线性能上限

B f Q

G Q

G/Q ≈GB f G/Q

a

由于天线带宽 与品质因数 近似互为倒数，

天线容量可以表示为增益 与 的比值，即

。而比值 物理上代表天线辐射强度

与储能之比。如图 6所示，设天线的外接球半径为 。
 
 

2a

图 6    天线的外接球
 

利用场的球面波展开式 (33)，可推导出任意全

向天线与定向天线的容量上限分别为[17-19]：

max
G
Q

∣∣∣∣∣Wen

omn
=

∞∑
n=1

2(2n+1)
∣∣∣P1

n(0)
∣∣∣2

n(n+1)
[
Qn(ka)+Q′n(ka)

] (34)

max
G
Q

∣∣∣∣∣Wen

dir
=

∞∑
n=1

2(2n+1)
Qn(ka)+Q′n(ka)

(35)

P1
n Qn

Q

式中， 为连带 Legendre函数； 是 TE或 TM模

的模式 值，由 Collin和 Rothschild基于 Counter
储能定义于 1964年得到，原始表达式为[20]：

Qn(x) = x−
∣∣∣∣h(2)

n (x)
∣∣∣∣2 [

1
2

x3+ x(n+1)
]
− 1

2
x3

∣∣∣∣h(2)
n+1(x)

∣∣∣∣2+
1
2

x2(2n+3)
[
jn(x) jn+1(x)+nn(x)nn+1(x)

]
(36)

jn,nn h(2)
n Q′n式中， 和 是球 Bessel函数；而 由 Fante

基于 Counter储能定义于 1969年得到[21]：

Q′n(x) = x− 1
2

x3×[∣∣∣∣h(2)
n (x)

∣∣∣∣2− jn−1(x) jn+1(x)−nn−1(x)nn+1(x)
]

(37)

Q′n
Qn Q′n Q

Qn

没有明确的物理意义。但为方便起见，下

面将 和 都称为模式 。表达式 (36)和式 (37)
较为复杂，  Collin和 Rothschild在文献 [20]曾将

写成级数形式：

Qn(x) = x−
(

x
2
+

n+1
x

)
(C2

n +D2
n)+(

n+
3
2

)
(CnDn+1−DnCn+1)− x2

2
(C2

n+1+D2
n+1) (38)

其中，

Cn =

2m⩽n∑
m=0

(−1)m(n+2m)!
(2m)!(n−2m)!(2x)2m

Dn =

2m⩽n−1∑
m=0

(−1)m(n+2m+1)!
(2m+1)!(n−2m−1)!(2x)2m+1

Q

Q

与式 (36)一样，表达式 (38)仍然过于复杂，

很难直接看出其性质。Fante在文献 [21]中用数值

计算列表的方法得到了一些模式 的性质。作者在

文献 [1]中对这些性质做了严格的数学证明，并获

得一些新的性质，其中最重要的是获得了模式 的

有限级数的形式：

Qn(x) =
n∑

m=0

1
x2(n−m)+1

[
n(n+2)+ (n−m)2−m

]
(2n−m)!(2n−2m)!

22(n−m)+1[(n−m)!]2(n+1−m)m!

Q′n(x) =
n∑

m=0

1
x2(n−m)+1

m(2n+1−m)(2n−m)!(2n−2m)!
22(n−m)+1[(n−m)!]2(n+1−m)m!

(39)

Q

Q

与模式 的原始定义式 (36)和式 (37)以及级

数表达式 (38)相比，上面级数形式更加简单明了

且易于计算。一些重要的性质可从模式 的有限级

数表达式中一眼看出。

天线容量上限式 (34)和式 (35)的物理意义如

下：当天线最大尺寸和工作频率给定后，不管在天

线外接球内采用什么手段 (如改变天线几何结构和

类型，选用不同材料等)，全向或定向天线的容量

分别不会超过式 (34)或式 (35)。式 (34)和式 (35)
也表明，当天线增益（或储能）一定时，天线储能

（或增益）存在下限（或上限）。

Q

Q

作者于 2003年推导出上述天线容量上限 [17]，

多年后又采用两种独立方法对它们进行了重新推

导。第 1种方法是基于传统的 值定义式 (27)和作

者新发明的代数不等式[18]，摆脱了 2003年论文中

用到的一个假设，使得数学推导更趋严谨。第 2种
方法是基于 的 IEEE标准定义式 (26)，简化了整

个推导过程 [19]。3种独立数学推导方法，相互印

证，结论相同。

天线容量上限在天线设计中至关重要，是所有

天线设计的指南。给定天线尺寸和工作频率，它们

可用来确定最大可能天线容量；或者给定天线容量

和工作频率，它们可用来确定最小可能天线尺寸。

天线容量上限在小天线设计中显得尤为重要。

Q当天线仅辐射 TE或 TM模时，天线 的下
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限为：

min Q = Q1 =
1
ka
+

1
(ka)3 (40)

Q1

Qn

Q

上面 的解析表达式最早出现在 Collin和
Rothschild的文献 [20]中。很多文献误将上式当作

是 Chu的极限。后面将说明，上式与 Chu的极限

是有明显差别的。 的一般级数形式见式 (39)。
对一般天线而言，天线 的下限为：

min Q =
Q1+Q′1

2
=

1
ka
+

1
2(ka)3 (41)

Q

Q

这个下限最早由 Fante于 1969年得到[21]。式 (40)
和式 (41)的严格的数学证明见作者的论文文献 [17]。
很多参考文献误将式 (40)作为一般天线 的下限，

读者当留意，以免被误导。对窄带系统而言，可以证

明天线百分带宽与 值一般互为倒数[5]，因此式 (41)
式实际给出了天线带宽的上限：

max B f =
2(ka)3

2(ka)2+1
(42)

给定天线容量，可以折衷考虑增益与带宽。如

通过牺牲增益可以提高带宽，但后者要受到上限

式 (42)的约束。也可通过牺牲带宽来提高增益。

当带宽趋于零时，增益在理论上可以达到无穷大，

成为超增益天线。但超增益天线的带宽很窄，天线

储能高、损耗大，故实用性不大。

max(GB f )
∣∣∣
dir max(GB f )

∣∣∣
omn

max B f ka

天线性能上限 ， 和

都是天线最大电尺寸 的单调递增函数，故

天线性能会随着尺寸增大而提升。图 7给出了天线

性能上限曲线，它们是天线设计的指南。从图中可

看出，当天线尺寸较小时，所有性能曲线斜率较大，

即微小的尺寸变化会明显影响天线性能。随着天线

尺寸增大，曲线斜率逐渐变小，天线性能改善变慢。

因此，必须折衷选择天线尺寸以获得好的性价比。

 
 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

0.1

1

10

100

1×103

小天线定义

max (GBf)
Wen

dir

max (GBf)
Wen

omn

max Bf

ka

天
线
性
能
上
限

图 7    天线性能上限

G = 10, B f = 0.2 GB f
∣∣∣
dir = 2

ka > 0.928

例 4　根据性能要求，确定天线尺寸。给定定向

天线性能要求： 。可知 ,
通过式 (35)或图 7可知，天线的尺寸必须满足

。

 1.2.3　电小天线的设计理论

受物理上的限制，小天线设计的侧重点一般放

在天线容量的最大化上，如何通过有效手段改善天

线容量是小天线设计的根本任务。在所有天线设计

中，以电小天线的设计最富挑战性。根据天线性能

极限公式 (34)、式 (35)、和式 (42)（或见图 7所示

性能曲线），当天线尺寸变小时，天线容量与带宽

都会急剧下降，这是不可抗拒的客观规律。故在尺

寸受限的情况下，天线设计的主要任务是充分利用

现有空间，使小天线的性能尽可能逼近性能极限。

小天线过去没有统一的定义。通常，当天线尺

寸满足[22-24]：

ka < 0.5或ka < 1 (43)

时，就叫小天线。由于天线容量是天线的重要指标

且其上限与天线尺寸成单调递增关系，故可根据天

线容量来定义小天线。文献 [1]将小天线定义为容

量小于 1的天线，即小天线的容量满足：

GB f < 1 (44)

由式 (34)和式 (35)可知，当天线容量满足

式 (44)时，全向天线与定向天线的电尺寸必须分别

满足：

ka|omn < 1, ka|dir < 0.667 (45)

可看出，式 (45)与定义式 (43)相近或一致。

从天线设计的角度来讲，用增益−带宽积（即

天线容量）来衡量天线大小更加方便。大多数情况

下，增益−带宽积是给定的性能指标，由此可立即

判别出待设计天线是否属于小天线，从而考虑采用

相应的方法对其进行优化设计。

对小天线而言，天线性能上限表达式 (34)与
式 (35) 中只有第 1项起主要作用，忽略高阶项有：

maxGB f
∣∣∣small
dir = 3max B f (46)

maxGB f
∣∣∣small
omn = 1.5max B f (47)

max B f

P P

式中， 由式 (42)定义。可看出定向天线的最

大可能容量是全向天线的两倍。当小天线达到最大

带宽时，定向天线与全向天线的最大可能增益分别

为 3与 1.5。为方便起见，将天线容量或带宽要求

记作 。当 给定后，由式 (42)、式 (46)和式 (47)
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可求得小天线尺寸必须满足：

ka ⩾
2
3

P+
3

√
8
27

P3+
1
2

P+P

√
8

27
P2+

1
4
+

3

√
8
27

P3+
1
2

P−P

√
8
27

P2+
1
4

(48)

P

式中，对给定的定向天线容量、全向天线容量、带

宽要求， 分别取为：

P =
1
6

GB f

∣∣∣∣∣small

dir
, P =

1
3

GB f

∣∣∣∣∣small

omn
, P =

1
2

B f

例 5　定向小天线设计。

设定向天线增益要求 G > −1 dBi,  带宽范围

3.3～3.8 GHz。根据上述性能要求得到：

G = 0.794
B f = (3.8−3.3)/3.55 = 0.141

GB f
∣∣∣
dir = 0.794×0.141 = 0.112

故待设计天线容量小于 1，属于电小天线。根据式 (48)，
为满足性能要求，天线最大电尺寸必须满足：

ka ⩾ 0.278

或最大尺寸满足：

2a ⩾ 7.5 mm
Q

Q

小天线一般都是高 天线，带宽较窄。如何

提高小天线的带宽是工程中要解决的难题。利用

储能表达式 (22)和式 (23)，小天线 值可表示成

Rayleigh商：

Q =
ω(W̃e+ W̃m)

Prad =
(ÂJ, J)
(B̂J, J)

(49)

Â B̂对小天线而言，式中 和 为积分算符，具体

表达式见文献 [14]。式 (49)取极小值的必要条件是：

B̂J = αÂJ (50)

求解上面特征值方程得到最优电流分布。文

献 [14]中有算例说明，这里不再赘述。若将式 (49)
中的电流分布固定，该式还可用来优化天线的几何

结构。还可将天线容量作为目标函数最大化获得最

佳电流分布，具体讨论见文献 [19]。
Q对一些简单小天线，可以求得 值的解析解。

如对图 8所示的偶极子、折叠偶极子、环天线，可

分别求得带宽的解析解为[15]：

Bdipole =
(kb)3

6ln(b/a)

Bfolded dipole =
2(kb)3

6ln(b/a)

Bloop =
π(kb)3

6ln(b/a)
(51)

 

2b 2b 2b

b

a. 偶极子 b. 折叠偶极子 c. 环天线

图 8    电小天线
 

可看出，随着空间利用率提高，天线的带宽逐

步改善。结合天线性能上限以及后面要讨论的谐振

模式理论和细线模型理论，可以得到小天线设计的

一些基本原则：1） 尽量充分利用几何空间。在有

限的空间内，通过弯折、缠绕等手段，可以降低天

线周围储能，提高天线带宽。2） 尽量激发天线的

最低谐振模式。当天线工作在最低谐振模式时，电

流变化相对平稳，有利于提高天线增益。3） 选择

合理的几何形状。根据细线模型理论，电流分布对

细线的几何形状不敏感。根据已知的电流分布解析

解，可通过优化几何形状改善增益−带宽积。4） 通
过介质加载提高天线电长度。

 1.2.4　天线性能上限研究的历史回顾

G G/Q

Q

QChu
n

QChu
n Qn

ka < 1 Qn

QChu
n ka QChu

n

Qn

Q QChu
n

作为上面讨论的补充，有必要回顾一下天线性

能极限研究的发展历史。天线性能极限的研究最早

可追溯到 1948年 Chu的工作[25]。在假定天线为全

向且仅辐射横电波（TE）模式或横磁波（TM）模

式的特殊情况下，Chu得出了增益 和 上限以

及 的 下 限 。 在 Chu的 分 析 中 ， 没 有 用 到

Counter同年发表的关于储能定义的建议[13]，而是

采用了不同的处理方式。对球面波导中的各个模

式，可引入阶梯等效电路。对高阶模式而言，阶梯

等效电路的储能元件数目太大，计算所有元件的总

储能变得特别复杂。为了简化计算，Chu借用低频

电路的结果，推导了球面波模式的近似 RLC等效

电路。通过计算 RLC等效电路中的电抗元件的储

能，从而求得球面波模式的电储能和磁储能，进而

定义模式品质因素，这里记作 。由于计算方法

不同， 与前面讨论的模式品质因素 在数值

上存在差异。如图 9所示，当 时，   与

近似相等。但当 较大时,  的衰减速率远

大于 ，两者差别较大。值得指出，Chu的近似

方法仅适用于窄带系统或高 系统，而 中所用

储能的定义仅适用于球面波。

G Q G/Q

Chu通过级数截断和简单求导运算，求得增益

、品质因素 以及 的最优值为：

maxG|Chu
omn =

N∑
n=1,3,5,···

2n+1
n(n+1)

[
P1

n(0)
]2

(52)
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min Q|Chu
omn = QChu

1 (53)

max
G
Q

∣∣∣∣∣Chu

omn
=

N∑
n=1,3,5

(2n+1)
∣∣∣P1

n(0)
∣∣∣2

n(n+1)QChu
n

(54)

 
 

0

模
式
品
质
因
素

2 4 6 8

0.1

1

10
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n=1

n=3

Q1

Q′1

Q1
Chu

Q3

Q3
Chu

Q′3

ka

图 9    模式品质因素的比较
 

由于增益并无上限（其球面波展开级数是发散

的），Chu不得不将该无穷级数截断，得到有限展

开式 (52)。这种截断发散级数使其变为有限值的做

法在数学上是有问题的，可能会导致荒谬的结论。

首先，发散级数没有和值，通过截断为其指定一个

有限值是任意的，在标准分析中毫无意义。其次，

截断忽略了发散的本质。发散级数通常出现在项的

增长无法控制或无限振荡的情况下。在某个点截断

这样的级数会忽略级数的内在行为，导致得到一个

虚假的有限值，无法反映级数真正的发散性质。第

三，不同的截断点可能会产生差异极大的有限和，

使得这种方法缺乏一致性。第四，截断违反了数学

的严谨性。在数学中，对级数的运算（如求和）必

须遵循严格的定义。收敛的标准定义（通过部分和

的极限）不允许通过截断为发散级数指定有限值，

这样做违背了分析学的基本原理。截断对于收敛级

数是一种有效的数值近似技术（误差可以得到控

制），但对于发散级数在数学上是不合理的，因为

它忽略了发散级数的定义属性：缺乏收敛性。如果

在计算中遇到发散级数，这通常表明该级数不适合

直接求和，可能需要采用其他方法（如正则化或重

整化）。

与 Chu的做法相同，Harrington采用截断发散

级数获得了定向天线的最大增益[26]：

maxG = N(N +2) = ka(ka+2) (55)

N

N

N = ka N >

式中， 为发散级数截断后所保留的项数。显然，

当项数 增大时，增益增大，增益并无上限。式 (55)
最后一项可令 而得到。这样做的理由是当

ka

G = 10

ka > 2.317

时，球面波模式会逐渐截止。显然，Harrington
的增益上限与 Chu的增益上限类似，同样存在逻

辑上的缺陷，是不可靠的。事实上，式 (55)是非

常粗糙的。如对例 4中的增益要求 ，由式 (55)
求得天线的尺寸必须满足 ，这是例 4中
所需尺寸要求的 2.5倍。因此，即使无带宽约束的

情况下，Harrington的极限式 (55)给出的尺寸要求

也远高于作者的极限式 (34)给出的尺寸要求。

Q

ka

Q

G/Q

Q

Q

ka ka

QChu
n

QChu
n

m̃ax (G/Q)|Chu
omn

m̃ax (G/Q)|Chu
omn

ka

ka

将 Chu的 值下限式 (53)与式 (40)相比，两

者在 较大时，差别很大；与 Fante的结果式 (41)
相比，Chu的 值下限也没有达到理论上的最优

值。Chu的全向天线的 的上限式 (54)与作者的

结果式 (34)相比也有很大的差别：Chu的上限式 (54)
是人为截断的级数形式并采用等效电路定义的模式

；而作者的上限式 (34)是收敛的无穷级数形式，

且采用式 (8)定义模式 。图10给出了式 (54)与式 (34)
的比较。可看出，当 较小时，两者相近；但 增

大时，由于 迅速趋于零，上限式 (54)随之迅

速增大，其增长速率和数值均超出了经验范围，其

数值甚至高于同样尺寸的定向天线上限式 (35)（见

图 7）。Chu可能注意到式 (54)的不合理，在进行

数值计算时采用了如下做法：当式 (54)中的

小于 1时，强迫令其等于 1。由此得到的上限记作

，其变化曲线如图 10所示。经此“特

殊处理”后，上限 整体低于上限式 (34)，
远低于式 (54)；且当 较小时出现异常波动，而当

较大时变成常数，与经验相悖。
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图 10    全向天线 G/Q上限比较
 

Qn Q′n
QChu

n

理论分析与实践表明，基于 Counter储能定义

得到的模式品质因素 和 比基于 Chu的近似

RLC等效电路算得的模式品质因素 更加合理、

更加准确，是继 Collin工作 [20] 后天线行业普遍采

用的方式。可以断定，上限式 (34)比上限式 (54)
更加合理，更加精准。
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G/Q在文献 [27]中，Fante推导了定向天线的

上限：

max
G
Q

∣∣∣∣∣Fante

dir
= Larger of


8π
∞∑

n=1

n∑
m=0

(
|γnm|2
λnmQn

+
|βnm|2
λnmQ′n

)

8π
∞∑

n=1

n∑
m=0

(
|γnm|2
λnmQ′n

+
|βnm|2
λnmQn

)
(56)

γnm βnm

Q

式中， 和 为常数。Fante在推导过程中采用

传统的 值定义，没有引入必要的约束，导致最终

结果仍然是二择一的形式，而非定向天线容量上限

式 (35)所示的简单形式。对式 (56)的错误原因，

文献 [17]有详细说明。

 1.3　周边环境对天线的影响

在天线周边存在其他散射体时，天线的工作性

能会发生改变。从本质上来讲，周边媒质应视为天

线的一部分，天线的设计要考虑周边媒质的影响。

天线周边媒质不仅会改变天线方向图，还会影响

天线的储能和耗能，进而改变天线的输入阻抗。周

边媒质对天线电路参数的影响可用微扰法来进行

研究。

i j Vp(p = 1,2, · · · ,m)

Sp

图 11所示为多天线系统中的任意两个天线单

元 和 ，区域 为媒质参数发生变化

区域，其边界记作 。考虑下面两种情景。
  

Sp

Antenna iAntenna j

Jj

Vp

µ, ε, σ

图 11    散射体对多天线系统散射参数的影响
 

Vp

µ、ε σ i

j( j , i) i

(Ei,Hi) i j S i j

情景 1：区域 中的导磁率、介电常数和电导

率分别为 和 。设天线单元 辐射时，其他单元

处于接收状态，天线单元 所产生的场记作

，单元 和 之间的归一化传输系数记作 。

Vp

µ′、ε′ σ′ i

j( j , i) i

(E′i,H′i) i j

S ′i j

情景 2：区域 中的导磁率、介电常数和电导

率分别变为 和 。设天线单元 辐射时，其他

单元 处于接收状态，天线单元 所产生的场

记作 ，单元 和 之间的归一化传输系数记

作 。

利用互易定理，不难推得[28]：

S ′i j = S i j+
1

2a(i)
i a( j)

j

×

m∑
p=1

w
Vp

{
jω(µ′−µ)H′i ·H j−

[
σ′−σ+jω(ε′−ε)] E′i ·E j

}
dV

(57)

i j

m

m

上式右侧第 1项对应于从天线 到天线 的直接

路径所产生的贡献。第 2项表示由 个散射体贡献

的 个多径分量。当传播介质中存在大量散射体

时，来自不同路径的波在每个接收天线单元处的叠

加方式不同，从而使得不同接收天线的接收信号相

互独立。众所周知，MIMO系统的性能取决于传播

信道。传播信道模型通常可分为两类：基于信息论

的统计模型和基于测量或数值模拟的特定场地模

型。可以证明，信道矩阵即为散射矩阵，故上式提

供了一种用于确定特定场地 MIMO 信道模型的预

测方法，详细讨论见文献 [28]。
对于图 12所示的单天线系统，类似地可以得

到天线输入阻抗的微扰公式[3]：

Z′−Z =
1
I2×w

Vp

{
jω(µ′−µ)H ·H−[(σ′−σ+jω(ε′−ε)] E ·E}

dV (58)

 
 

V0

SpV0∂

J

Vp

µ, ε, σ

图 12    散射体对天线输入阻抗的影响

 2　单天线设计方法

上一节介绍了天线的通用理论，它们是天线设

计的基础。这些基本理论或有助于理解天线的工作

原理，或指明了天线性能的设计目标。本节介绍设

计单天线的谐振模理论和细线模型理论。

 2.1　单天线设计的谐振模式理论

引言中提到单天线设计的两类方法，其中模式

理论最为基本，涉及天线工作的本质。模式理论大

多可归结为典型的或广义特征值问题 [1]。特征值

（eigenvalue）问题普遍存在于物理学的各个分支。

物理上，特征模（eigenmode）代表无外加激励时

系统的可能状态。对线性系统而言，系统的任意状

态都可以表示成所有特征模的线性组合，其展开

系数则由源条件与初始条件决定。当展开式中只有

一个或几个模式起主要作用时，可以大大地简化问

题的求解。因此特征值理论在数学物理中占有统治

地位。

波导与谐振腔中的模式理论属于典型的特征值

问题。开放的自由空间可看作球面波导，其模式理

论（即球面波理论）也建立在特征值问题的基础
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上[1-3]。 对散射体而言，存在不同的模式理论。有

些模式理论建立在复数域的基础上，相应的特征值

与特征模是复的，如自然谐振模式（natural resonant
modes）等。有些模式理论则建立在实数域的基础

上，如与工作频率有关的特性模（英文“characteristic
modes”也翻译为特征模。与本文特征模一词区别

起见，这里称为特性模）。

由于天线多工作于谐振状态，上面提到的模式

在大多数情况下不代表天线工作时的真实状态（如

特性模理论中的电感模式与电容模式），由此导致

天线的真实状态必须用多个模式的线性组合来表征

（这在数学上要求证明模式集合的完备性），增加

了求解问题的复杂性。当天线谐振时，天线的电储

能与磁储能相等，相应的场分布称为谐振模式，

故直接求取天线谐振时对应的谐振模式是最有效的

天线设计方法。

天线的谐振模式理论建立在天线的储能研究的

基础上。利用天线的电场储能与磁场储能表达式，

可以建立求取谐振模式的积分方程。与其他模式理

论相比，该理论的优势是不包含与天线实际工作状

态无关的冗余模式。一旦获得谐振模式，便可选择

适当的激励方式直接进行激发，实现单频、多频或

宽频工作。谐振模式理论有助于理解复杂天线结构

的固有谐振，为谐振天线的工作原理提供了更清晰

的物理图像，在天线设计中至关重要。

 2.1.1　金属天线的谐振模理论

J V0

(µ0, ε0) W̃e W̃m

先介绍金属天线的谐振模式求解[29-30]。设电流

源密度 分布在有限区域 之中，其周围为自由空

间 。根据天线电储能 和磁储能 的表达

式 (22)和式 (23)，不难推得天线谐振时（储能差为

零）电流必须满足：

0 = W̃m− W̃e = (L̂J, J) =
η

16πc
×

w
V0

w
V0

[
J(r) · J(r′)+

1
k2∇J(r)∇′J(r′)

]
cos(kR)

R
dV(r)dV(r′)

(59)

L̂式中，积分算子 为定义为：

L̂J =
η

16πc

w
V0

[J(r′)+
1
k2 (∇′J(r′))∇]

cos(kR)
R

dV(r′)

不难证明，式 (59)式成立的充要条件是：

L̂J = 0 (60)

用数值方法求解积分方程式 (60)，便得到天线

的谐振频率和谐振电流模式。通过激发一个或多个

模式，可以获得所需的天线性能。与其他模式理论

相比，谐振模式能做到一步到位，直接给出天线的

实际工作状态。

V0

例 6　圆极化交叉偶极子天线[15]。图 13a是由

两个平面金属条带组成的十字形结构 (即源区 )，
其中，水平金属条和垂直金属条的长度分别为 l1 =
118 mm和 l2 = 97 mm，宽度均为 w = 2 mm。算得

十字形结构的前 3个谐振频率分别为 1.190、1.428、
1.443 GHz。相应的谐振电流分布如图 13 b～图 13d
所示。
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图 13    十字形结构的谐振电流分布
 

可以看出，十字形结构第一谐振模式的电流分

布集中在水平方向的金属条上。第三谐振模式的电

流分布集中在垂直方向金属条上。第二谐振模式的

电流分布则存在两个不同的电流路径，其中一条路

径由十字形结构的垂直方向顶部的金属支臂和水平

方向右侧的金属支臂组成，另一条路径由垂直方向

底部的金属支臂和水平方向左侧的金属支臂组成。

十字形结构的第一和第三谐振模式的电流最大

值正好位于该结构的中心位置。为了激励这两个谐

振模式，将十字形结构分成两个独立的部分。第一

部分由垂直方向顶部的金属支臂和水平方向右侧的

金属支臂组成，第二部分由垂直方向底部的金属支

臂和水平方向左侧的金属支臂组成。在十字结构中

心引入一个小缝隙，作为馈电点，成为实现圆极化

的交叉偶极天线。

图 14给出了圆极化交叉偶极子天线实物图和

反射系数。可以看出，由于同时激励第 1和第 3个
谐振模式，天线的带宽内呈现两个谐振点，天线带

宽得到明显扩展。因此，谐振模式理论清晰地表明
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了扩展天线带宽的物理机制及其可能性，它也是多

频段天线设计的理论基础。
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图 14    圆极化交叉偶极子天线仿真和测量结果
 

 2.1.2　介质加载天线的谐振模理论

V0

Se JS

Vd εd

如图 15所示，设源区 同时含有金属和介

质，金属表面记作 ，其上电流分布记作 ；介

质区域记作 ，其介电常数设为 。根据电磁场补

偿原理，介质的影响可用如下等效体电流代替[1]：

J = jω (εd −ε0) E (61)

V0 JS + J因此，源区 中的总电流分布为 。此时，

电、磁储能差为零的条件式 (59)应修改为：

η

16πc

w
V0

w
V0

[
J(r) · J(r′)+

1
k2∇ · J(r)∇′ · J(r′)

]
×

cos(kR)
R

dV(r)dV(r′)−
w
V0

1
4

(εd −ε0)
∣∣∣E(r′)

∣∣∣2dV(r′) = 0

(62)

上式左边最后一项代表介质引入后新增加的电

储能。式 (62)可写成如下形式：[
JS
J

]H [
LMM LDM

LMD ZDD

] [
JS
J

]
= 0 (63)

Lmn(m,n = D,M)式中，积分算子 的具体表达式见文

献 [31]。可以证明，式 (63)有非零解的充要条件是：[
LMM LDM

LMD ZDD

] [
JS
J

]
= 0 (64)

由此可求得金属−介质混合散射体的谐振频率和谐

振电流模式[31]。
 
 

Vd

J

ε

SeJS

图 15    金属−介质散射体
 

r1 = 3.175 mm
εr =

3.2 r2 = 6.35 mm

例 7　介质涂敷金属线天线。图 16所示为介

质涂敷金属圆柱，金属圆柱半径 ，长

度为 250 mm；介质涂敷层的相对介电常数为

，其外半径为 。利用式 (64)可求

得介质涂敷金属圆柱的前 3个谐振频率为 0.492、
1.012、1.531 GHz。图 17a～图 17c给出了 3个谐

振频率的模式电流分布和相应的辐射模式，它们分

别与半波振子、全波振子、二分之三波长振子的电

流分布和方向图相似。通过中心馈电，可同时激发

第一和第三个模式，得到双频介质涂敷金属线天

线。图 18为该天线的反射系数模拟结果，可看出

天线的谐振频率出现在 0.50 GHz 和 1.55 GHz处，

与谐振模式理论求得的第一和第三个谐振频率非常

接近。计算表明，天线的辐射方向图与图 17给出

的辐射谐振模式结果完全一致。
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图 16    介质涂敷金属线
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c. 1.531 GHz

0.5 1.0 1.5 2.0

图 17    介质涂敷金属线的谐振电流分布与辐射谐振模式
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图 18    反射系数的模拟结果
 

 2.2　金属天线的细线模型理论

谐振模式理论通过揭示天线结构的内在谐振状

态，获得各种模式的激励方法。引言中还提到单天

线设计的另一种方式，即给定馈电点位置后通过改

变天线几何尺寸来获得天线性能。本节介绍的线模

型理论是基于给定的馈电位置和天线几何结构去求

解天线的近似电流分布。

金属天线是最常见的天线形式。由于趋肤效

应，金属天线的电流主要分布在边缘，可用线电

流分布来近似，而金属天线本身则可用金属细线

模型近似。 因此金属天线的辐射性能和工作机制

可通过简单的细线模型来大致说明 [32]。对一般线

天线而言，通常需要求解积分方程以获得电流分

布的数值解。当导线半径趋于零时，线上的渐近

电流分布满足波动方程，此时可求得电流分布的

解析解。细线模型及其电流分布抓住了原金属天

线的基本特征，可用来理解复杂金属天线的工作

机理。

图 19a为接地平面上的平面倒 F（planar inverted-
F  antenna,  PIFA）天线，图 19b是其线模型。从

图 19c所示的反射系数和图 20所示方向图仿真结

果可看出，细线模型与原 PIFA天线有十分相近的

辐射性能。
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图 19    金属天线的线模型
 

 
 

a. PIFA b. 线模型

图 20    方向图（900 MHz）
 

线天线的辐射机理易于理解。因此，将金属天

线简化成线模型不仅有助于理解天线的工作原理，

还可为天线设计提供新的思路。对细线模型，可以

得到电流分布的渐近解析解。电流分布的解析解与

数值解相比，更能够揭示天线工作的物理本质，提

供直观的物理洞察。特别是在复杂天线结构设计

中，解析解可以帮助工程师简化问题，抓住主要矛

盾，从而更高效地进行天线设计和优化。

a→ 0

l Ein

I(l)

考虑图 21所示任意细线天线，其半径 ，

中心轴线弧长记作 ，外加入射电场记为 。可以

证明，该细线上的感应电流 的渐近解满足如下

常微分方程[32]：
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d2I(l)
dl2
+ k2I(l) = −jωC0Ein ·ul(l) (65)

ul(l) k = ω
√
µε

C0 = µε/L0 L0 = −(µ/2π) ln(ka)

Ein ·ul(l)

式中， 为沿中心轴线的单位矢量； ，

； 。由于导线半径趋于

零，局部外加点源 可用 Delta函数代替：

d2I(l)
dl2
+ k2I(l) = −jωC0δ(l− l′) (66)

l′式中， 表示外加点源的位置。下面给出一些典型

结构的电流分布，具体求解过程见文献 [32]。若令

上式右边为零，并引入适当的边界条件，可求得线

状结构的谐振模式。
 
 

O

r(l′) r(l)

Ein
l

ul(l)z

x

y

l1 l2

图 21    任意细线天线
 

L l = l′
例 8　偶极子天线。图 22为任意形状偶极子

天线，其长度为 ，外加点源位于 。偶极子天

线上的电流分布为：

I(l) = − jπ
ηsin(kL) ln(ka)

×[−cosk(L− |l− l′|)+ cosk(L− l− l′)
]

(67)

η =
√
µ/ε式中， 。对中心馈电的直线偶极子天线，

上式退化为大家熟悉的形式。

由于偶极子天线两端电流为零，求解下面特征

值方程：

d2I(l)
dl2
+ k2I(l) = 0 I(0) = I(L) = 0 (68)

可以得到偶极子天线的谐振模式：

In(x) = sin(knl) (69)

kn = nπ/L(n = 1,2, · · · )式中， 。由此可求得偶极子天

线的谐振波长为：

λn =
2L
n

n = 1,2, · · · (70)

因此，为了使得偶极子天线工作在谐振状态

（即工作波长等于谐振波长），偶极子的长度必须

选作：

L =
nλn

2
n = 1,2, · · · (71)

显然当偶极子天线工作在最低谐振模式时，偶

极子长度为半个波长。

 

l=Ll=0

l=l′

I1

I2

图 22    偶极子天线
 

L l = l′
例 9　环天线。图 23为任意形状环天线，其长

度为 ，外加点源位于 。环天线上的电流分布为：

I(l) =
jπ

η ln(ka)

cos
k
2

(L−2 |l− l′|)

sin
(
k

L
2

) (72)

 
 

l=l′

l=0 l=L

I1 I2

图 23    环天线
 

环天线的谐振模满足如下特征值方程：

d2I(l)
dl2
+ k2I(l) = 0 I(0) = I(L) I′(0) = I′(L) (73)

环天线的谐振模式解为：

In(l) =
sin(knl) n = 1,2, · · ·

cos(knl) n = 0,1,2, · · ·
(74)

kn = 2nπ/L式中， 。由此可求得环天线的谐振波长为：

λn =
L
n

n = 1,2, · · · (75)

为了使得环天线工作在谐振状态，环的长度必

须选作：

L = nλn n = 1,2, · · · (76)

n = 1环天线通常工作在一阶谐振模式（ ），此

时环周长为一个工作波长。

L1 L2 L3

l1 = l′1

例  10　多枝节线天线。图 24所示线天线由

3个长度分别为 ， 和 的枝节组成，外加馈电

点源位于枝节 1上，其坐标为 。该天线上的

电流分布为：

I1(l) =


C′1 cos(kl′1)+D′1 sin(kl′1)

sin(kl′1)
sin(kl1) l1 < l′1

C′1 cos(kl1)+D′1 sin(kl1) l1 > l′1

I2(l) =
−C′1 sin(kL1)+D′1 cos(kL1)

cos(kL2)
sin(kl2)

I3(l) =
−C′1 sin(kL1)+D′1 cos(kL1)

cos(kL3)
sin(kl3) (77)

C D式中，常数 和 的具体表达式见文献 [32]。
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图 24    多枝节线天线
 

L1

L2 L3

l1 = l′1

例 11　线—环天线。图 25所示线天线由长度

为 的偶极子天线一端连接闭环组成。为分析方便

起见，将闭环分成长度为 和 两段。外加馈电点

源位于偶极子天线上，其坐标为 。该线—环

天线上的电流分布为：

I1(l) =
C1 cos(kl1)+D1 sin(kl1) l < l′1

C′1 cos(kl1)+D′1 sin(kl1) l > l′1
I2(l) =C2 cos(kl2)+D2 sin(kl2)
I3(l) =C3 cos(kl3)+D3 sin(kl3) (78)

C D式中，常数 和 的具体表达式见文献 [32]。
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I3
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I2

l2=0

I1
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l1=L1

l3=0
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图 25    线—环天线
 

上面的电流分布解析公式只对非常细（半径趋

于零）的导线成立，属于渐近解，均经过数值验

证[32]。这些解析公式抓住了一般有限半径线天线电

流分布的基本特征，大大地简化了传统的线天线理

论，对于理解线天线的工作原理和指导天线设计有

极其重要的意义。可以看出，这些典型结构的电流

分布与天线的具体形状无关，只取决于结构的几何

长度、激励点位置和天线工作频率。

 3　阵列天线设计的最大功率传输效
率法

无线系统的功率传输效率（power transmission
efficiency, PTE）定义为接收端接收功率与发射端

发射功率之比。所有无线系统均以 PTE的最大化

为设计目标。天线作为无线系统的门户，自然也应

该以 PTE的最大化为设计目标。最大功率传输效

率法（MMPTE）就是基于上述考虑提出来的。

MMPTE以 PTE为优化目标函数，为天线阵列和无

线输能系统提供了最一般和最有效的设计方法。该

方法不受阵列天线的单元类型，排列方式及所处环

境的限制，总能给出唯一的最优解，与传统阵列设

计方法相比，优势十分显著。本质上，天线设计的

基本目标有两个：一是在天线的远区或近场区实现

预定的方向图或场分布；二是使无线系统的收发传

输效率最大化。采用 MMPTE 能够同时达成上述两

个目标，可解决所有类型的阵列综合问题。原则

上，阵列天线综合不再存在技术层面上的困难。

MMPTE的基本思路最早见于文献 [3]，源于

两阵列天线之间的输能研究。历经十余年的发展完

善，该方法已经日趋成熟。文献 [33]对其理论体

系及相关应用进行了系统阐述。与传统天线综合方

法高度依赖电磁场理论不同，MMPTE 将场综合问

题转化为电路分析问题，大幅降低了阵列天线的设

计门槛，使得一些场论知识储备有限的工程师也能

从事阵列天线设计工作。由于系统电路参数总可通

过仿真或测量获取，因此 MMPTE 适用于任意复杂

的阵列设计问题。当问题过于复杂而无法仿真时，

可借助测量获得电路参数。MMPTE 中的电路系统

参数包含了阵列天线周围的所有环境信息，因此能

够适应复杂环境，并且确保实现给定阵列的最佳性

能。实践表明，MMPTE 在简便性、适用性、通用

性及设计精度方面均优于大多数现有阵列设计方

法，并且在算法层面可以无差别地用于近场与远场

综合问题[33-66]。

近年来，MMPTE 在方法改进和应用拓展方面

均有新的进展。本节对这些新进展进行归纳总结，

以便读者能更清晰地了解和掌握 MMPTE 方法。首

先介绍无约束 MMPTE（UMMPTE）。

 3.1　无约束MMPTE（UMMPTE）
考虑图 26所示的位于任意复杂环境中的无线

输能（wireless power transmission, WPT）系统。

[at] = [a1,a2, · · · ,am]T，[bt] = [b1,b2, · · · ,bm]T

[ar] = [am+1,am+2, · · · ,am+n]T [br] = [bm+1,

bm+2, · · · ,bm+n]T

m+n

m n

图中

分别为发射阵列的归一化入射波和反射波列

向量；而 ，

则分别表示接收阵列的归一化入

射波和反射波列向量。该系统可看作 端口

网络，它由 个发射天线和 个测试接收天线组
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Γi i = m+1, · · · ,m+n

成。接收天线单元端接负载，其反射系数记作

(   )。该系统的 PTE可表示成广

义瑞利商：

PTE =
[at]H[A][at]
[at]H[B][at]

(79)

[A] [B]

[at]

式中，矩阵 和 都是正的，它们由系统散射参

数确定[33]。当式 (79)达到极值时，相应的 必须

满足如下广义特征值方程：

[A][at] = PTE[B][at] (80)

[A] [B]

[A]

由于矩阵 和 都是正的，故上式所有特征

值非负，且特征值数目与矩阵 的秩相同，其中

最大特征值所对应的特征向量即为所求的最优激

励分布（optimal distribution of excitation, ODE）。值

得指出，相应于零特征值的特征向量可用来产生方

向图零陷。式 (80)可用来实现简单的波束赋形。

如采用一个测试天线可以实现单波束扫描或聚焦；

采用多个测试天线可以实现多波束扫描或多点聚

焦[46-64]。

上面介绍的 UMMPTE没有涉及约束。若对

天线方向图有更精细的要求，可在 MMPTE中引

入权重系数或约束条件，分别称作加权 MMPTE
（WMMPTE）和带约束MMPTE（CMMPTE）。

 
 

b1

a1

b2

a2

bm

am

bm+1

am+1

bm+2

am+2

bm+n

am+n

Γm+2

Γm+1

Γm+n

(m+n)-端口网络

障碍物

… …

图 26    一般WPT系统
 

 3.2　加权MMPTE（WMMPTE）
为了调控方向图形状，可引入加权系数矩阵：

[W] = diag[w1,w2, · · · ,wn] (81)

[br]使得测试天线接收功率 按权重变化：

[b′r] = [W][br] = [w1bm+1,w2bm+2, · · · ,wnbm+n]T

式 (79)应修改为：

PTE =
([A′][at], [at])
([B][at], [at])

(82)

[A′]式中， 的具体表达式见文献 [33]。上式取极值

的必要条件为：

[A′][at] = PTE[B][at] (83)

由此可求得 ODE。
 3.3　带约束MMPTE（CMMPTE）

方向图赋形问题可归结为约束优化问题。设

测试阵列接收功率按一定规律变化（赋形约束），

即令：

|bm+1| = c1, |bm+2| = c2, · · · , |bm+n| = cn (84)

ci (i = 1,2, · · · ,n)

bm+i(i = 1,2, · · · ,n)

[at]

式中， 为给定常数。在远场区球面

上，阵列可看作点源，因此 同相。

将相位纳入 中，则上述约束可写为：

[Srt][at] = [c] (85)

[Srt]

[c] = [c1,c2, · · · ,cn]T

式中， 是 WPT系统完全匹配时的传输矩阵；

。阵列综合问题式 (79)可归结为

如下线性约束问题：

max
[at]∈Cn

PTE = max
[at]∈Cn

[at]H[A][at]
[at]H[B][at]

s.t. [Srt][at] = [c] (86)

Cn n这里 表示 维复向量空间。线性约束问题式 (86)
的解析解是[33]：

[at] = [A]−1[Srt]H([Srt][A]−1[Srt]H)−1[c] (87)

[W] = diag[w1,w2, · · · ,wn]

[c] [W][c]

对于近场赋形，上述过程仍然适用。此时可引

入加权矩阵 ，将式 (87)中
的 换成 即可，详细讨论见文献 [42]。
 3.4　应用举例

MMPTE的基本步骤可总结如下。1） 给定待

设计天线阵列的远（近）场方向图或场分布，在远

（近）场引入测试接收天线阵列。将待设计的阵列

用作发射阵列，测试阵列作为接收阵列，形成无线

输能（WPT）系统。测试阵列的类型、数量及其排

列方式的选择取决于待实现的方向图的几何形状与

性质。2） 根据需要引入适当的权重或约束，优化

WPT系统的 PTE，通过解析解（CMMPTE）或求解

特征值问题（UMMPTE和WMMPTE）获得 ODE。
3） 用馈电网路实现 ODE。

[A] [B]

也可采用理想点源作为测试阵列，此时矩阵

和 由阵列的单元方向图确定。为与采用散射

参数的 MMPTE区别起见，称作扩展的 MMPTE
（EMMPTE）。两者讨论的方式与求解步骤基本一
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样，这里不再赘述。

MMPTE适用于任意类型和任意复杂环境下的

阵列设计，可用来实现近、远场赋形、多波束扫

描、零陷控制、端射、聚焦、极化可调控等功

能[33-66]。表 2给出了 MMPTE的各种典型应用。利

用MMPTE可让一副天线实时具备多种功能，实现

一线多用。目标函数 PTE的选取可以有多种形

式，表 3给出了常见的 PTE选择方式（通常配以

适当的权重）及其对应的典型应用。

  
表 2    MMPTE的应用

 

MMPTE 典型应用

UMMPTE 单点聚焦天线，单波束智能天线，端射天线

WMMPTE 多点聚焦天线，多波束天线

CMMPTE
赋形天线，副瓣压缩与零点控制，多点适配输能，极

化控制

  
表 3    PTE的两种选择方式

 

PTE 典型应用

接收功率（能量）/发射功率

（能量）

适用于所有天线阵列、无线能量传

输系统设计

单个或多个区域功率（能量）/
剩余区域（功率）能量

主瓣赋形，多波束天线，副瓣压缩

与零点控制
 

[at]

由于所有 WPT系统都以 PTE最大化为目标，

MMPTE自然成为WPT系统最佳设计方法[33-39]。值

得指出的是，要使 PTE最大化，不仅发射阵列须

按 ODE设计馈电网络，接收阵列也须如此。设

为发射天线的 ODE，则接收阵列的 ODE由下

式给出[33]：

[br] = [T][at] (88)

[T]式中， 为考虑匹配损耗后系统的传输矩阵。文

献 [39]给出了接收阵列馈电网络设计例子。采用

接收馈电网络可以大幅度提高 PTE。对某些要求不

高的 WPT系统或特殊的应用场合，接收端不必设

计馈电网络。

WPT系统的设计既可用 CMMPTE来实现[34-36]，

也可用 UMMPTE或 WMMPTE来实现 [36-39]。3种
方法中以 UMMPTE实现的 PTE最高，这是因为

UMMPTE的最优解求解范围最大，而任何约束的

引入都会缩小解的求解范围[36]。下面以 CMMPTE
和多目标系统设计为例来说明 WPT系统的设计

过程。

例  12　多目标 WPT系统 [34]。在多目标 WPT
系统中，多个目标之间的功率分配不当可能会导致

功率传输效率低下，进而造成可用电力的浪费。

图 27所示的 WPT系统，由含 40个单元的发射微

带贴片阵列与 18个单元的接收天线构成，该系统

工作于 5.8 GHz，其中发射单元排列成一个封闭正

方形，单元间距均匀且为半波长。微带贴片单元采

用中心馈电并印制在厚度为 3 mm的 FR4介质基板

上，该基板的相对介电常数和损耗角正切分别为

4.40和 0.02。
 
 

Upper plane

Upper plane

Lower plane

Lower plane

Target A

Target A

Target C

Target B

Target B

a. 2个接收目标

b. 3个接收目标

x

z

y

x

z

y

图 27    多目标无线输能
 

为了控制封闭正方形区域内的场分布，接收天

线均匀分布在由正方形围成的空间中的上下两个平

行平面上，间距均匀且为四分之三波长。两平面之间

的距离为半个波长。将接收天线分为两组，第 1组
为待分配接收功率，第 2组为待抑制接收功率，并

且要求第 1组的功率分配比例可控。这个问题可归

结为约束优化问题式 (86)。接收功率比可在式 (86)
中通过合理选择权重系数来实现。

表 4给出了单一目标的 PTE以及总 PTE。需

要注意的是，在双目标和三目标情况下，等功率分

配方案的总 PTE均超过不等功率分配方案。原因

在于，发射天线阵列在三维空间中的复杂功率分配

可能会削弱对某些位置接收功率的抑制效果，从而

导致总 PTE降低。

图 27a和图 27b分别给出了两个多目标 WPT
系统，两系统共用同一发射阵列。第 1个 WPT系
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统有两个接收目标 A和 B，分别布置在不同平面

的两个对角位置。目标 A和 B的预设接收功率

比为 1∶1和 2∶1。第 2个 WPT系统有 3个接收

目标 A、B和 C，分别布置在 3个角上，其中两个

目标设置在上层平面，另一个设置在下层平面。目

标 A、 B和 C的两组预设接收功率比分别为

1∶1∶1和 3∶2∶1，图 28给出了接收功率比为

1∶1∶1时的电场分布图。
  

表 4    不同功率分配比的 PTE %
 

PTE 分配比 1∶1 分配比 2∶1 分配比 1∶1∶1 分配比3∶2∶1

目标 A 11.88 15.75 6.87 9.52

目标 B 11.88 7.88 6.87 6.35

目标C — — 6.87 3.17

总PTE 23.76 23.63 20.61 19.04
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图 28    电场分布图
 

例 13　盲聚焦天线。为了将电磁能量聚焦到

材料特性与位置均为未知的目标，首先要对目标进

行定位。为此，可在发射天线阵列同一侧设置测试

接收天线系统，通过最大功率传输效率法确定发射

阵列的最佳激励分布 ODE[46]。由于目标设为未

知，系统散射参数必须由测量获取。根据 ODE绘

制发射阵列的电场分布图，找出场的最强热点，即

可确定目标位置。

图 29所示是工作频率为 2.45 GHz的 5×5 矩形

微带贴片阵列，其中心单元（标为红色）选为测试

接收天线，其余单元为发射单元。该阵列位于盛满

菜籽油的方形玻璃容器一侧，目标为浸没在油中的

铜块。图 30是目标预设位置为 60、0、110 mm的

归一化电场图。可以看出 ODE所产生的电场聚焦

在目标位置上。

 
 

x

zy Rx

Glass container

Lossy medium

Near-field

target

图 29    盲聚焦天线
 

φ

Ωm

Ωs Ωt

例 14　方向图赋形。天线的设计问题都归结

为波束赋形问题。这里介绍用 EMMPTE实现波

束赋形的基本思路。图 31为 平面所示的二维方

向图，将方向图分为 3个区域，分别为主瓣区 ，

副瓣区域 ，过渡区域 。为了同时实现主瓣

赋形和副瓣压缩，将目标函数选为主瓣区的能量

与副瓣区域能量之比，并引入相应的约束条件。

d

(0◦ ⩽ θ ⩽ 90◦,0◦ ⩽ φ ⩽ 60◦)

考虑图 32所示的 6×6平面阵列，工作频率

为 3.5 GHz，单元间距 设为半个波长。在阵列的

上半空间   按角度间隔 1°
引入测试点源。图 33a和图 33c给出了产生平顶

的点源分布示意图，其中，红色点代表主瓣区域

的测试点，蓝色点代表副瓣区域的测试点。图 33b
和图 33d为实现的三维原型平顶和三维方形平顶

方向图。

 
 

200

100

0

−100

x
/m

m

−200

−200 −100 0 100

y/mm

a. 目标焦平面 z=110 mm b. x轴

轴 轴

200

0

−5

−10

−15

N
o
rm

a
li

z
e
d
 E

-f
ie

ld
/d

B

−20

−25

0

−5

−10

−15

−20
−200 −100 0

x/mm

100

Measured

Simulated

200

−5

−10

−15

−25

−20

−200 −100

−5

−10

−15

−25

−20

第 1期 文舸一：天线优化设计的理论与实践 23



−100

−200

−200 −100

目标焦平面 轴

c. y轴 d. z轴

−5

−10

−15

−20

−25

−5

−10

−15

−20
−200 −100

Measured

Simulated

Measured

Simulated

N
o
rm

a
li

z
e
d
 E

-f
ie

ld
/d

B

0

−5

−10

−15

−25

−20

−200 −100 0

y/mm

100 200

N
o
rm

a
li

z
e
d
 E

-f
ie

ld
/d

B

0

−5

−10

−15

−25

−20

0 100 200

z/mm

300 400

图 30    归一化电场分布
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图 31    方向图分区
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图 32    6×6平面阵列
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图 33    平顶方向图
 

 4　结束语

本文根据作者的研究经历，介绍了天线优化设

计领域的部分研究成果，涉及天线通用理论、单天

线设计和阵列天线设计 3个方面。主要内容包括媒
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质储能与天线储能理论、天线容量上限理论、单天

线设计的谐振模式理论、金属天线细线模型理论以

及阵列天线综合的最大功率传输效率法。

天线通用理论是所有天线设计的理论基础。天

线谐振模式理论的显著优势在于其模式与天线实际

工作状态直接对应，无需通过模式线性组合表征天

线工作状态，为复杂结构天线设计提供了简单清晰

的物理图像与馈电方法；细线模型理论借助解析解

揭示复杂金属天线辐射机制，为天线设计带来了新

的灵感与思路；MMPTE 方法以功率传输效率为优

化目标函数，抓住天线设计本质，突破传统阵列综

合的局限，能够实现复杂环境下阵列天线的多样化

功能需求。

从本文讨论可以看出，天线设计的优化目标函

数大多能够表示成 Rayleigh商的形式，其最优解可

通过求解特征值方程而得到。Rayleigh商是研究特

征值问题的重要工具，它可用来刻画和估计特征

值，将复杂的物理问题转化为能量比优化问题且便

于数值计算。Raleigh商是建立微波理论与天线辐

射理论的共同基础和出发点，这方面的系统讨论可
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