
第5章

CHAPTER
 

5
宽

 

带
 

天
 

线

  前面讨论的天线都是谐振结构的,天线上的电流是驻波分布的,其阻抗特性和方向特性

都会随频率的变化改变,因此它们的频带都很窄。但在某些通信中需要宽频带的天线。大

约在一个倍频程(fU/fL=2)内,天线的方向特性和阻抗特性没有显著变化的天线可称为

宽带天线。下面对宽带天线进行介绍。
前面介绍了几种展宽天线频带的方法,下面对展宽天线频带的方法进行总结。
(1)

 

行波天线。由对对称振子的分析可知,由于对称振子上的电流为驻波分布,其阻抗

频带很窄,限制了对称振子的频带宽度,因此如果能展宽对称振子的阻抗频宽,则可有效地

展宽对称振子的频带宽度。根据传输线理论,如果在导线末端接匹配负载,则其上的电流分

布为行波分布,输入阻抗就等于传输线的特性阻抗,不随频率改变,即具有宽频带阻抗特性。
将天线上的电流按行波分布的天线称为行波天线。行波类型的天线一般具有较好的单向辐

射特性、较高的方向系数、较宽的阻抗带宽特性,因此,行波天线的频带较宽。由于有部分能

量被端接负载所吸收,故与谐振式驻波天线相比,行波天线的效率较低。
(2)

 

突出角度而不是长度。例如5.2节的螺旋天线,避免了固定的长度单元而产生了

宽频带。5.3节中的无限长双锥天线的结构只与角度有关,而与有限的长度无关,因而其辐

射特性和阻抗特性都与频率无关,频带宽度为无限。实际中可通过使有限的长度效应最小

化和角度依赖性最大化来设计非频变天线。
(3)

 

粗导体。增加谐振式天线如振子天线的线径,可增加其阻抗带宽,因而可增加其频

带宽度。
(4)

 

自补结构。自补特性也可导致非频变性能。自补结构是通过平移和(或)旋转手段

精确覆盖其互补结构的结构。由于天线的输入阻抗Zin 和它的互补结构天线的输入阻抗

Zin互补 满足关系Zin·Zin互补=η2/4,自补天线的输入阻抗和它的互补天线的输入阻抗相等,
因此,自补天线的输入阻抗为Zin=η/2,与频率无关。在自由空间,Zin=η0/2=60π=
188.5Ω,5.5节介绍的等角螺旋天线就是自补天线的一个例子。

(5)
 

自比例结构。对于不同的频率,天线上有相对应的有效区(辐射区),对于不同频

率,其有效区不同,但与电长度相关的结构不变。大部分辐射发生在天线的长度为半波长的

对称振子上或周长为一个波长的圆环部分(有效作用区),如对数周期天线、平面螺旋天线等。
(6)

 

通过改变振子型天线的阻抗频宽来增大振子型天线的频带宽度,如套筒天线等。
下面对各种类型的宽频天线进行介绍。
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5.1 行波单导线及菱形天线

5.1.1 行波单导线的辐射

  如图5.1所示,行波单导线为天线上电流按行波分布的单导线天线。为了使导线上的

图5.1 行波单导线

电流按行波分布,需在导线始端接信号源,终端接

匹配负载。实际的行波长线天线是架设在大地上

方的,其方向和阻抗特性都会受到大地的影响。
在这里为了便于分析,忽略大地的影响,分析其在

自由空间的特性。设一长度为l的导线沿z 轴放

置,其馈电点(导线的始端)置于坐标原点O,馈点

电流(导线始端的电流)为I0,若忽略沿线电流的

衰减,则线上电流可表示为

I(z')=I0e-j
kz' (5-1)

  应用电基本振子远区电场的计算公式(1-10),可得导线上dz'线元在空间所产生的远区

辐射场为

dEθ =j
Idz'
4πRωμsinθe-jkR =j

Idz'
2λRηsinθe-jkR (5-2)

  由远 区 场 近 似 式(1-72)和 式(1-73)可 知,在 分 母 中
 

R ≈r,在 相 位 中 R ≈r-
r'(er·er')。由图5.1可知,r'=z'ez,则R≈r-z'(er·ez)=r-z'cosθ,将以上近似代入

式(5-2),可得远区场近似式为

dEθ =j
Idz'
2λrηsinθe-jkrejkz'cosθ =j

I0dz'
2λrηsinθe-jkrejkz'

(cosθ-1) (5-3)

  通过积分可得行波单导线的远区辐射场为

E=Eθeθ =j
I0
2λrηsinθe

-jkr∫
l

0
ej(kz'cosθ-kz')dz'

=j
I0
2πrηe

-jkr sinθ
1-cosθ

sinkl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 e-j
kl
2(1-cosθ)eθ (5-4)

式中,r为原点至场点的距离;
  

θ 为z 轴与射线之间的夹角,η=
μ
ε
,对于自由空间η=

η0=120π。

将式(1-16)eθ=
ez×er×er

sinθ
和cosθ=ez.er 代入式(5-4),可得矢量表示的沿z 方向放

置的单导线的空间电场表达式为

E=j
I0
2πrηe

-jkr 1
1-ez.er

sinkl
2
(1-ez.er)

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 e-j
kl
2(1-ez.er)ez ×er ×er (5-5)

当行波单导线沿eI 方向放置时,其上的电流沿eI 方向,则得其在空间产生的电场为

E=j
I0
2πrηe

-jkr 1
1-eI.er

sinkl
2
(1-eI.er)

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 e-j
kl
2(1-eI.er)eI ×er ×er
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=j
I0e-j

kr

r
kl
4πη

sinM
M e-jMeI ×er ×er

=
I0e-j

kr

r N (5-6)

式中,

M =
kl
2
(1-eI.er) (5-7)

N =j
kl
4πη

sinM
M e-jMeI ×er ×er (5-8)

  若此线天线的始端位于r'处,则式(5-6)中的r必须换为R。R 为矢量R=r-r'的模

值。由远区近似公式(1-72)和式(1-73),可得式(5-6)的电场的远区近似式为

E=j
I0
2πrηe

-jkrej
kr'·er 1

1-eI.er
sinkl

2
(1-eI.er)

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 e-j
kl
2(1-eI.er)eI ×er ×er

=j
I0e-j

kr

r ej
kr'·erkl

4πη
sinM
M e-jMeI ×er ×er

=
I0e-j

kr

r ej
kr'·erN (5-9)

  由式(5-7)和式(5-8)可以看出,M 和N 只与导线上电流的参考方向和导线的长度有

关,与空间场点到天线的距离r和电流在导线始端的值I0 无关。由式(5-9)可以求得始端

位于任意位置,沿任意方向放置的行波单导线天线在空间的辐射场。
由式(5-4)和场强方向函数的定义式(1-109)可得出沿z 轴放置的自由空间行波单导线

的方向函数为

f(θ,φ)=
sinθ
1-cosθ

sinkl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (5-10)

式中,sinθ为基本元的方向性,其余部分可视为阵因子,因此可以将行波单导线看成是由基

本元构成的直线式连续元天线阵。当l/λ 很大时,方向函数中的sinkl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 项随θ

的变化比 sinθ
1-cosθ=cot

θ
2

项快得多,因此行波单导线的最大辐射方向可由前一个因子决定,

即由

sinkl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

θ=θm
=1 (5-11)

决定,由式(5-11)可得最大辐射角为

θm=arccos1-
λ
2l  (5-12)

由式(5-12)可以看出,随着行波单导线电长度的增大,θm 越小,最大方向越靠近行波单导线

轴线的方向。
图5.2为当l分别等于λ、1.5λ和3λ时E面的归一化方向图。由图5.2可以看出,沿

轴线方向辐射恒为零;
  

l/λ越大,θm 越小,主瓣最大值越贴近导线轴方向,主瓣变窄,副瓣数目

增多,副瓣电平变大;
  

当l/λ很大时,θm 随l/λ的变化很小,因此天线方向图的带宽越宽。
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图5.2 行波单导线方向图

由式(5-4)可以得出行波线天线的在空间所产生的坡印廷矢量为

S=
1
2E×H* =|E|2

2η
=η

I20
8π2r2

sin2θ
(1-cosθ)2

sin2 kl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 ez

=η
I20
8π2r2

cot2 θ
2  sin2 kl

2
(1-cosθ)􀭠

􀭡
􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 ez (5-13)

  行波线天线辐射到远区的功率为

Pr=∫s
S·ds=∫

2π

0∫
π

0η
I20
8π2r2

sin2θ
(1-cosθ)2

sin2 kl
2
(1-cosθ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 r2sinθdθdφ

=η
I20
4π1.415+ln

kl
π  -Ci(2kl)+sin(2kl)2kl

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (5-14)

式中,Ci(x)为x 的余弦积分,

Ci(x)=-∫
∞

x

cosu
u du

  行波单导线的辐射电阻Rr为

Rr=
2Pr

|I0|
2=η
2π1.415+ln

kl
π  -Ci(2kl)+sin(2kl)2kl

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (5-15)

  利用式(5-10)可得天线的方向函数的最大值fm,并将fm 和式(5-15)代入式(1-153),
可得行波单导线的方向系数的计算公式为

 

D=
120f2m
Rr

=
2cot2 12arccos1-

0.371λ
l  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

1.415+ln
2l
λ  -Ci(2kl)+sin(2kl)2kl

(5-16)

  图5.3为行波单导线辐射电阻Rr与l/λ的关系曲线,图5.4为行波单导线方向系数D
与l/λ的关系曲线。由图5.3和图5.4可以看出,随着行波单导线电长度的增加,它的辐射

电阻和方向系数都在增大,但增大到一定程度后增加的速度减缓。
由于线上电流为行波分布,输入阻抗等于行波单导线的特性阻抗,且由于损耗很小,其

特性阻抗近似为实数,因此,行波单导线的输入阻抗几乎是纯电阻,其阻抗带宽较宽。长的

行波单导线的辐射电阻在200~300Ω范围内。



153  

图5.3 行波单导线辐射电阻Rr 与l/λ的关系曲线

图5.4 行波单导线方向系数D 与l/λ关系曲线

5.1.2 菱形天线

为了提高天线的方向性,可用4根行波单导线构成如图5.5所示的菱形天线。菱形天

线也可以看成是将一段匹配传输线从中间拉开,由于两线之间的距离大于波长,因而将产生

辐射。天线的一个锐角处接馈线,另一锐角接阻值等于天线特性阻抗的负载。在用作接收

天线或小功率发射天线时,可用无感的线绕电阻作负载,当用作大功率发射天线时,则要用

有耗的传输线作为吸收负载。菱形的各边通常使用2或3根导线并在钝角处分开一定距

离,使天线导线的等效直径增加,增大分布电容以减小天线各对应线段的特性阻抗的变化。
菱形天线的最大辐射方向在通过两锐角顶点的垂直平面内指向负载端的方向上。

图5.5 菱形天线的结构
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参见图5.6,若令Φ=θm,这里Φ 为菱形的半锐角,θm 由式(5-12)确定,为单导线最大

辐射方向和导线轴间的夹角。这样1~4共4根行波导线各有一主瓣指向菱形的长对角线

方向。下面分析一下这4个瓣在最大辐射方向上辐射场的相位差。如图5.6(b)所示,1、3
两行波导线的对应元Δl1 与Δl3 在长对角线方向场点产生的场的总相位差为

ψ=ψ3-ψ1=ψi+ψr+ψp (5-17)
式中,ψi为Δl3 和Δl1 两线元的电流相位差,由图5.6(b)可见,ψi=-kl;

  

ψr为射线行程差

所产生的相位差,ψr=klcosθm;
  

ψp 为场的极化相位差,场的极化方向在θ增加方向上,由
图5.6(b)可直观地看出ψp=π。将这些关系代入式(5-17),可得出Δl3 在对角线上产生的

场与Δl1 在同一点产生的场的相位差为

ψ=-kl+klcosθm+π (5-18)
将式(5-12)代入式(5-18),得ψ=0,即在长对角线方向上导线1、3的辐射场是同相的;

  

同

理,导线2、4的辐射场也是同相的。
如图5.6(c)所示,两行波单导线1、2的对应段Δl1 与Δl2 在长对角线方向场点产生的

场的总相位差为

ψ=ψ2-ψ1=ψi+ψr+ψp (5-19)
式中,ψi为Δl2 和Δl1 两线元的电流相位差,由于两导线电流反相,ψi=π;

  

ψr为射线行程

差所产生的相位差,由于两线元到远区x 方向空间场点行程相同,所以ψr=0;
  

ψp为场的极

化相位差,并由图5.6(c)可直观地看出ψp=π。将这些关系代入式(5-19),可得出Δl2 在对

角线上产生的场与Δl1 在同一点产生的场的相位差为

ψ=π+0+π=2π (5-20)
即在中心线方向上导线1、2的辐射场是同相的。所以,4根导线在长对角线方向辐射场的

相位差均为0。

图5.6 菱形天线的工作原理

因此,构成菱形天线四边导线的辐射场在长对角线方向上同相叠加,即菱形天线在水平

平面内的最大辐射方向是从馈点指向负载的长对角线方向。
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菱形天线的辐射场可通过叠加原理和天线阵的理论求出,首先不考虑大地的影响,将菱

形天线的辐射场用4个行波单导线的场的叠加得到;
  

然后再考虑大地的影响,将大地当作

理想地面,用二元阵的方法求得菱形天线在大地以上空间的辐射场。
对于如图5.6所示的菱形天线,其辐射电场为导线1、导线2、导线3和导线4的辐射电

场之和。可得菱形天线的辐射电场为

E=
2
πη

I01e-j
kr

r e-jkl(1-sinθcosΦcosφ)
sinkl

2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ+φ)]  
1-sinθcos(Φ+φ)

×

[cosθsinΦsinφeθ +sinΦ(cosφ-sinθcosΦ)eφ
] (5-21)

  对于自由空间,η=η0=120π,则式(5-21)可写为

E=240
I01e-j

kr

r e-jkl(1-sinθcosΦcosφ)
sinkl

2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ+φ)]  
1-sinθcos(Φ+φ)

×

[cosθsinΦsinφeθ +sinΦ(cosφ-sinθcosΦ)eφ
] (5-22)

  对于θ=90°的平面,将θ=90°代入式(5-22),可得在此平面内的电场只有eφ 分量,其表

达式为

E(θ=90°)=240
I01e-j

kr

r e-jkl(1-cosΦcosφ)
sinkl

2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

×

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ+φ)]  
1-sinθcos(Φ+φ)

sinΦ(cosφ-cosΦ)eφ
(5-23)

  对于φ=0°的平面,将φ=0°代入式(5-22),可得在此平面内的电场也只有eφ 分量,其
电场的表达式为

E(φ=0°)=240
I01e-j

kr

r e-jkl(1-sinθcosΦ)
sin2 kl

2
(1-sinθcosΦ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

1-sinθcosΦ
sinΦeφ

(5-24)

  由式(5-23)和式(5-24)可以看出,在通过最大方向的两个主平面内,电场只有水平极化

的eφ 分量,没有垂直极化的eθ 分量,菱形天线在最大辐射方向上只辐射水平极化波,因此

为水平极化天线。但在其他方向,除辐射水平极化波外,还辐射垂直极化波。
由式(5-22)可得菱形天线的辐射电场的模值为

|E|=240
I01
r

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ+φ)]  
1-sinθcos(Φ+φ)

×

cos2θsin2Φsin2φ+sin2Φ(cosφ-sinθcosΦ)2 (5-25)

  由天线场强方向函数的定义式(1-109)和式(5-25)可得菱形天线的场强方向函数为

f(θ,φ)=4
sinkl

2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

sinkl
2 1-sinθcos(Φ+φ)    
1-sinθcos(Φ+φ)

×

cos2θsin2Φsin2φ+sin2Φ(cosφ-sinθcosΦ)2 (5-26)

  由式(5-26)可得,θ=90°平面内的场强方向函数为
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f(θ=90°,φ)=4
sinkl

2
[1-cos(Φ-φ)]  
1-cos(Φ-φ)

sinkl
2
[1-cos(Φ+φ)]  
1-cos(Φ+φ)

sinΦ(cosφ-cosΦ)

(5-27)

  由式(5-26)可得,φ=0°平面内的方向函数为

f(θ,φ=0°)=4
sin2kl

2
[1-sinθcosΦ]  

1-sinθcosΦ
sinΦ (5-28)

在θ=90°,φ=0°方向上,有

f(θ,φ)=4
sin2 kl

2
(1-cosΦ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

1-cosΦ
sinΦ (5-29)

  当菱形天线的几何尺寸为Φ0=61°(即Φ=29°),l/λ=4时的方向图如图5.7所示,其
中,图(a)为垂直面(xOz)随θ变化的方向图;

  

图(b)为水平面(xOy)随方位角φ 变化的方

向图。

图5.7 菱形天线的方向图

由图5.7可以看出,自由空间的菱形天线的最大辐射方向为其锐角的对角线的方向

(x 方向)。
由于菱形天线各边的自辐射电阻要比相邻各边的互辐射电阻大得多,故工程上近似认

为菱形天线的总辐射电阻等于各边的自辐射电阻之和,即

Rr≈4Rrl (5-30)
式中,Rrl 是边长为l的行波单导线的辐射电阻,将式(5-15)代入式(5-30),可得菱形天线的

辐射电阻的计算公式为

Rr≈
2η
π 1.415+ln

kl
π  -Ci(2kl)+sin(2kl)2kl

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (5-31)

对于自由空间,η=η0=120π,将其代入式(5-31)可得

Rr≈2401.415+ln
kl
π  -Ci(2kl)+sin(2kl)2kl

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (5-32)

  当工作频率变化时,由于l/λ较大,θm 基本上没有多大变化,故自由空间菱形天线的方

向图频带是很宽的。
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实际的菱形天线一般是架设在地面上的,考虑大地的影响,可利用式(3-86)计算菱形天

线的空间辐射电场为

E1=Eθ(ej
kHsinΔ +Rve-j

kHsinΔ)eθ +Eφ
(ejkHsinΔ +Rhe-j

kHsinΔ)eφ
(5-33)

式中,Eθ 和Eφ 为式(5-22)中所表示的位于坐标原点的自由空间菱形天线辐射电场的θ和

φ 分量。E1 为考虑大地时在上半空间的辐射场,H 为菱形天线的高度。
由于计算的是远区的辐射场,当通信距离较远时,到达接收天线的入射波的入射角Δ

很小,由反射系数的计算公式(3-81)和式(3-82)可以看出,当Δ 很小时,垂直极化波的反射

系数Rv和水平极化波的反射系数Rh均接近于-1,因此,常将大地近似为理想导体,将大

地的反射系数近似为-1。将Rv=-1和Rh=-1代入式(5-33),可得理想导电大地上方

菱形天线的辐射电场为

E=2j(Eθeθ +Eφeφ
)sin(kHsinΔ) (5-34)

  理想导电地面上菱形天线的方向函数为

f(θ,φ)=8
sinkl

2
[1-sinθcos(Φ-φ)]  
1-sinθcos(Φ-φ)

sinkl
2
[1-sinθcos(Φ+φ)]  
1-sinθcos(Φ+φ)

×

cos2θsin2Φsin2φ+sin2Φ(cosφ-sinθcosΦ)2sin(kHsinΔ) (5-35)

  由式(5-35)可得,理想导电地面上菱形天线在θ=90°(Δ=0°)平面内的方向函数为0,
即在水平方向辐射为0。

由式(5-35)可得,φ=0°的平面内的方向函数为

f(θ,φ)=8
sin2kl2

(1-sinθcosΦ)􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

1-sinθcosΦ
sinΦsin(kHsinΔ)

=8
sin2 kl

2
(1-cosΔcosΦ)􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

1-cosΔcosΦ
sinΦsin(kHsinΔ) (5-36)

式中,应用了仰角Δ 与θ之间的关系θ=90°-Δ。

图5.8 架在理想地面上的菱形天线

垂直面的方向图

当菱形天线的几何尺寸为Φ0=65°(即Φ=25°),

l/λ=4,离地高度为 H/λ=1时,在φ=0°的垂直面

(xOz)内随仰角Δ 变化的方向图如图5.8所示。
实际天线是架设在地面上的,其在垂直平面上的最

大辐射方向的仰角是和架设电高度H/λ直接相关的,频
率的改变将引起垂直平面方向图的变化,这限制了天线

的方向图带宽,一般仅能做到2∶1或3∶1。菱形天线

的输入阻抗带宽通常可达到5∶1。常用的单菱形天线

的增益系数可达100左右,工作波段覆盖系数为2~2.5倍,天线的特性阻抗为700~800Ω。
菱形天线主要应用于中、远距离的短波通信中,它在米波和分米波段也有应用。这一天线的

主要优点是结构简单、造价低、方向性强、带宽宽;
  

主要缺点是效率较低,一般为50%~
80%,副瓣电平高,占地面积大。
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5.2 螺旋天线

5.2.1 螺旋天线的基本构成

  螺旋天线是由金属导体(导线或管材)做成的螺旋状的天线。它通常用同轴电缆馈电,

图5.9 螺旋天线

电缆的内导体和螺旋线的一端相连接,外导

体和金属接地板相连接。接地板可以减弱

同轴线外表面的感应电流,改善天线的辐射

特性,同时又可以减弱后向辐射。螺旋天线

与前述各种线天线的显著不同点是它辐射

圆极化(或椭圆极化)波。图5.9为螺旋天

线的几何形状。
在图5.9中,D 为螺旋的直径;

  

s为螺距,即每圈之间的距离;
  

α为螺距角,α=arctan s
πD  ;  

l为螺旋一圈的周长,l= (πD)2+s2=
s
sinα

;
  

N 为圈数;
  

h 为螺旋的轴长,h=Ns;
  

G 为接地板的直径。
螺旋天线的特性取决于螺旋直径与波长的比值D/λ。随着D/λ值由小变大,螺旋天线

的最大辐射方向将发生显著的变化。当螺旋直径很小,D/λ<0.18时,螺旋天线在垂直于

螺旋轴线的平面内有最大辐射,并且在这个平面上得到圆形对称的方向图,如图5.10(a)所
示,类似于电流元的方向图,具有这种辐射特性的螺旋天线称为边射型或法向模螺旋天线。
当D/λ=0.25~0.46时,螺旋天线在其轴线的一个方向上有最大辐射,如图5.10(b)所示,
这种螺旋天线称之为端射型或轴向模螺旋天线。当比值D/λ>0.46时,会获得圆锥形的方

向图,如图5.10(c)所示。

图5.10 螺旋天线的3种辐射状态
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  下面分析螺旋天线的两种有实用意义的典型情况。

5.2.2 法向模螺旋天线

法向模螺旋天线广泛应用于短波及超短波的各类小型电台中。法向模螺旋天线的结构

如图5.10(a)所示,螺旋线是空心的或绕在低耗的介质棒上,圈的直径可以是相等的,也可

以随高度逐渐变小,圈间的距离可以是等距的或变距的。它实际上是一分布式的加载天线,
在整个天线中作电感性加载。

 图5.11 法向模螺旋天线一圈

的等效示意图

可以将法向模螺旋天线看成是由N 个合成单元组成,每
一个单元又由一个小环和一电基本振子构成。由于环的直

径很小,因此合成单元上的电流可以认为是等幅同相的,如
图5.11所示。

由式(1-35)可知,自由空间小环产生的远区电场只有Eφ

分量,即

Eφ =
120π2AI

λ2r
sinθe-jkr (5-37)

式中,A=πD2/4为小环的面积。自由空间电基本振子的远

区电场由式(1-15)可知只有Eθ 分量,即

Eθ =j
60πsI
λr sinθe-jkr (5-38)

式中,s为螺距,也为电基本振子的长度。因此单个合成单元在空间所产生的电场为式(5-37)
与式(5-38)之和。由式(5-37)和式(5-38)可知,Eφ 和Eθ 在相位上差90°,在空间上正交,其
合成电场将为椭圆极化波。电场分量比为

Eθ

Eφ
=

sλ
2πA =

2sλ
(πD)2

(5-39)

当
Eθ

Eφ

大于1时,等于极化椭圆的轴比;
  

当
Eθ

Eφ

小于1时,等于极化椭圆轴比的倒数;
  

当

Eθ

Eφ

等于0时(同时s=0),相当于环水平极化;
  

当
Eθ

Eφ

等于∞时(同时D=0),相当于偶

极子垂直极化;
  

当
Eθ

Eφ

等于1时,就是圆极化。此时,由式(5-39)得

D=
1
π 2sλ (5-40)

  沿螺旋线的轴线方向的电流分布接近正弦分布。设每单位轴长的圈数为N1,N1=1/s=

N/h。当N1D
2/λ≤0.2时,螺旋线上电流的导波波长为

λg=
λ

1+20(N1D)
2.5 D

λ  
1
2

(5-41)

式中,λ为自由空间波长,λg<λ。这样可确定法向模螺旋天线的轴向长度h 为
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h=
λg
4=

λ

4 1+20(N1D)
2.5 D

λ  
1
2

(5-42)

这时天线工作在自谐振状态,输入阻抗为纯电阻。

5.2.3 轴向模螺旋天线

如图5.10(b)所示,轴向模螺旋天线的结构沿轴线方向有最大辐射,辐射场是圆极化

波,天线导线上的电流按行波分布,因此其输入阻抗等于线的特性阻抗并近似为纯电阻,具
有宽频带特性。其增益为15dB左右,螺旋一圈的周长接近一个波长,并比螺距要大得多,
因而可近似认为它是单纯由n 个平面圆环组成的天线阵。

采用如图5.12所示的坐标系,先研究单个平面圆环的辐射特性。为方便起见,假设一

圈的周长等于一个波长,则N 圈的螺旋天线的总长度就等于Nλ。沿线电流不断向空间辐

射,到达螺旋终端时能量就很少了,终端反射也很少,可以认为沿线传输的是行波电流。假

设在某一瞬间t1 时圆环上的电流分布如图5.13(a)所示,其中,图5.13(b)是将圆环展成直

线后的瞬时电流分布。

图5.12 单个平面圆环 图5.13 t1 时刻环天线上的电流分布

在平面圆环上,对称于x 轴和y 轴分布的A、B、C、D 四点的电流都有x 分量和y 分

量。由图5.13(a)可知,
IxA =-IxB
 
IxC =-IxD (5-43)

式(5-43)对于任何两个对称于y 轴的点都是正确的。因此在t1 时刻,对轴向辐射有贡献的

只是Iy 分量,且它们是同相叠加,其辐射只有Ey 分量。
由于线上载有行波,线上的电流分布将随时间而沿线移动。现在来看另一时刻t2,且

t2=t1+
T
4
(T 为周期),此时电流分布如图5.14所示。图5.14中对称点A、B、C、D 上的

电流发生了变化:
  

IyA =-IyB
 
IyC =-IyD (5-44)

  同理,此时电流的y 分量被抵消而x 分量都是同相的,所以轴向辐射场只有Ex 分量。

这就说明经过时间T
4

后,轴向辐射的电场矢量在空间旋转了90°。同理,若经过一个周期,
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图5.14 t2 时刻环天线上的电流

电场矢量将要旋转360°。由此可见,当平面环一圈周长l=λ,且线上载有行波时,在轴向将

形成一个随时间不断旋转的圆极化场。在包含z轴的平面内,方向函数近似为cosθ。
把轴向模螺旋天线看成是由N 个平面圆环组成的天线阵,则它的总方向图为单个圆环

的方向图与其阵因子的乘积。其阵因子与N 单元直线阵相似。

f(ψ)=
sinNψ

2

Nsinψ
2

(5-45)

式中,ψ=kscosθ+α1,s和α1 分别是相邻两圈间的距离和电流的相位差。
轴向模螺旋天线的理论设计相当复杂。实际工程计算中常常按照给定的方向系数或主

瓣宽度,使用由大量测试归纳得到的经验公式。在满足螺距角α=12°~16°,圈数 N>3,圈

长l= 3
4~

4
3  λ的条件时,该天线的主要特性由下列经验公式给出:

  

(1)
 

天线的增益和方向系数

G ≈D=15
l
λ  2Ns

λ
(5-46)

  (2)
 

方向图的半功率张角(主瓣宽度)

2θ0.5=
52

l
λ

Ns
λ

(°) (5-47)

  (3)
 

方向图零功率张角(主瓣两侧零点间的宽度)

2θ0=
115

l
λ

Ns
λ

(°) (5-48)

  (4)
 

输入阻抗

Zin≈Rin≈140
l
λ
(Ω) (5-49)

  (5)
 

极化椭圆的轴比为

|AR|=
2N +1
2N

(5-50)

  由于螺旋天线在l= 3
4~

4
3  λ的范围内保持端射方向图,轴向辐射接近圆极化,因而
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螺旋天线的绝对带宽可达

fmax

fmin
=
4/3
3/4≈1.78

(5-51)

  天线增益G 与圈数N 及螺距s有关,即与天线轴向长度h 有关。计算结果表明,当

N>15以后,随h 增加,G 增加不明显,所以圈数 N 一般不超过15圈。为了提高增益,可
采用螺旋天线阵。

对于一个设计良好的轴向模螺旋天线来说,由于几乎是纯行波电流传输,所以输入阻抗

是纯电阻。式(5-49)误差较大,因为真正的输入阻抗还受到馈电点等技术性细节的影响。
当天线上仅有行波存在时,接地板对天线的影响是很小的。然而由于有其他模式的波

存在,其中包括经天线末端反射返回到馈源区域的波,这使得接地板的大小和形状对天线的

影响不能忽略,原则上要求接地板直径至少达到3λ/4,也可以用导线编织成接地栅网来代

替实心的接地板,以减小风障。螺旋导线的直径一般为0.005λ~0.05λ。使用阻抗变换器

或者调整从同轴到螺旋起点的连接线的位置可以使得输入阻抗保持在50Ω。这种天线广泛

用于卫星通信中。

5.3 双锥天线

5.3.1 无限双锥天线

  无限双锥天线由两个形状相同的无限长锥形导电面组成,如图5.15所示,高频振荡电

图5.15 无限双锥天线(图中给出 
了场分量和电流)

压通过两顶点之间的缝隙馈入。该天线可以用传输线理论

来分析。由于其结构是无限长的,其上电流没有反射波,因
此线上电流为行波分布。缝隙处存在时变的电场,驱使电流

由馈电点处沿着导体面流动。由于结构以z轴旋转对称,所
以磁场只有 Hφ 分量。考虑这种双锥传输线的TEM 模式

(所有场对传播方向为横向),则电场将垂直于磁场,也即电

力线沿θ方向,如图5.15所示。
由以上分析可知,在两锥之外的空间区域,J=0,H=

Hφeφ
,E=Eθeθ。由麦克斯韦第一方程ꪩ×H=jωεE+J,

可得以下两标量方程

1
rsinθ

∂
∂θ
(sinθHφ

)=jωεEr =0 (5-52)

-
1
r
∂
∂r
(rHφ

)=jωεEθ (5-53)

由式(5-52)可得∂
∂θ
(sinθHφ

)=0,于是

Hφ =
A(r,φ)
sinθ

(5-54)

A(r,φ)为只与r和φ 有关的函数。由于无限双锥天线以z 轴旋转对称,因此A(r,φ)=
A(r),只与r有关。
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由于该结构的远区场为按1
r

衰减的场,因此可以将式(5-54)表示为

Hφ =H0
e-jβr

4πr
1
sinθ

(5-55)

将式(5-55)代入式(5-53),得

Eθ = -1
jωε

1
r

H0

4πsinθ
∂
∂r
(e-jβr)=

βH0

ωε
1
r
e-jβr

4π
1
sinθ

=ηH0
e-jβr

4πr
1
sinθ

(5-56)

由式(5-55)和式(5-56)可得,Eθ=ηHφ
,由式(5-56)得归一化方向函数为

F(θ)=
sinθh
sinθ

, θh<θ<π-θh (5-57)

式中,θh为锥的半张角。可见,无限双锥的归一化方向函数只与锥的半张角θh 有关,而θh
不随频率变化,因此双锥天线的方向性频宽为无限宽。下面求无限双锥天线的输入阻抗,如
图5.15所示,端口电压可以通过沿eθ 方向的线积分求得

V(r)=∫
π-θh

θh
Eθrdθ (5-58)

将式(5-56)代入,得

V(r)=
ηH0

4πe
-jβr∫

π-θh

θh

1
sinθdθ=

ηH0

4πe
-jβr lntanθ

2
􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 π-θh
θh

=
ηH0

2πe
-jβrlncot

θh
2  (5-59)

如图5.15所示,圆锥上的总电流可以通过积分电流密度Js求得,积分路径为围绕圆锥积分

一周。由导体表面上的边界条件得圆锥表面的面电流密度为

Js=en ×H =eθ ×eφHφ =erHφ
(5-60)

于是上圆锥上的电流为

I(r)=∫
2π

0
Hφrsinθhdφ=2πrHφsinθh (5-61)

将式(5-55)代入式(5-61),得

I(r)=
H0

2e
-jβr (5-62)

由式(5-59)和式(5-62)可得,对于任意r值,无限双锥的特性阻抗为

W0=
V(r)
I(r)=

η
πlncot

θh
2  (5-63)

可见,无限双锥的特性阻抗沿线为一常数。由于线上为行波,所以输入阻抗Zin 与特性阻抗

相等。因此双锥天线的输入阻抗也只与θh 有关,阻抗频宽也为无限宽,因此双锥天线的频

带宽度为无限。将η≈120π代入式(5-63),得自由空间的无限双锥天线输入阻抗为

Zin=W0=120lncot
θh
2  (5-64)

当θh=1°时,Zin=569+j0(Ω);
  

当θh=50°时,Zin=91+j0(Ω)。
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若将下面那个圆锥变成一个理想的无限大地面,便形成了理想地面上的无限长单圆锥

天线。由镜像法容易推知,其输入阻抗必为对应的无限双锥阻抗的一半,其在地面上方的方

向性与无限长双锥在上半空间的相同。

5.3.2 有限双锥天线

 图5.16 有限长双锥天线

由式(5-57)和式(5-64)可知,无限双锥天线的特性不随频率

变化,其带宽是无限宽的。
实际应用中的双锥天线不可能是无限长的,有限长双锥天

线如图5.16所示。半锥的高度为h,除了TEM主模,由于双锥

末端的反射,线上还有高次模存在。天线电抗主要是由高次模

引起的。此时线上的电流分布为驻波分布,输入阻抗不等于线

的特性阻抗。
当图5.16中的半顶角θh 增大时,双锥天线的带宽逐渐变

宽,且可使输入阻抗的电抗部分保持最小。有限长双锥天线可

以获得从单锥高度达λ/4到λ/2范围内的2∶1的阻抗带宽。
其宽频带特性也可从振子线径增粗的角度来理解。

5.4 套筒天线

由前面的分析可知,对称振子天线的频带很窄,这主要是由于它的阻抗带宽很窄造成

的。如果能够提高它的阻抗带宽,则整个天线的带宽就可以得到增大。前面介绍的增大振

子的线径可以提高其阻抗带宽,但是并不能使带宽增加很多。而套筒天线使地面上的单极

子天线的阻抗带宽得到很大的提高。
套筒天线的结构如图5.17(a)所示,它是在地面上的单极子外围加一个管状导体套筒

而形成的。设套筒天线的高度为h,套筒的高度为h1,在套筒外的单极子的高度为h2,称为

辐射器。套筒的直径为D,单极子的直径为d。套筒的长度一般为1/3到1/2单极子的高

度。加入套筒之后,由于单极子的耦合,套筒内臂感应出与套筒内单极子上相反的电流,相
当于同轴馈线的外导体,外臂上感应出与套筒内单极子相同方向的电流,起辐射元的作用,
如图5.17(b)所示。

h=λ/4和λ/2的单极子上的电流分布分别如图5.17(c)和(d)所示。当h=λ/4时,馈
点上的电流为波腹值

 

Im。当h=λ/2时,馈点上的电流很小。半波对称振子和全波对称振

子归算于波腹点电流的辐射电阻分别为73.1Ω和200Ω,相应地,在地面上的h=λ/4和λ/2
的单极子天线的辐射电阻为其一半,分别为Rm1=36.55Ω和Rm2=100Ω。归算于输入端

电流的辐射电阻为

R01=
I2m
I201

Rm1=
I2m
I201

×36.55 (5-65)

R02=
I2m
I202

Rm1=
I2m
I202

×100 (5-66)
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图5.17 套筒单极子天线

  当天线的损耗很小时,天线的输入电阻与天线的归算于输入端电流的辐射电阻相等,所
以有

Rin1=R01=
I2m
I201

×36.55Ω (5-67)

Rin2=R02=
I2m
I202

×100Ω (5-68)

  由于I02 很小,则
I2m
I202

是一个远大于1的数,而I01=Im,所以
I2m
I201
=1,因此,地面上单极

子长度为λ/2的输入电阻远大于地面上单极子长度为λ/4的输入电阻。当频率变化时,输
入电阻发生了很大的变化,单极子的阻抗带宽很窄。这是由于线上的电流为驻波分布,馈点

处的电流随频率变化大而引起的。若能使馈点处的电流随频率变化小,则可提高阻抗频带

宽度,从而提高整个天线的带宽。
如图5.17所示,套筒天线的实际馈点在馈线与单极子的连接处。由于套筒的加入,在

套筒的上端形成了一个虚拟的馈点,因此,套筒将单极子的馈点提高了。由图5.17可以看

出,当套筒的高度分别为h=λ/4和λ/2时,虚拟馈点处的电流只有微小变化,如图5.17中

虚线位置所示。因此,套筒天线的输入阻抗在至少一个倍频程中保持近似不变,在此范围

内,天线方向图的变化也不大。
套筒单极子天线的第一个谐振发生在单极子长度h=λ/4时,第一谐振点可于天线工

作频率的低频端来设计,因此,套筒天线的高度为h=λmax/4。h2/h1 的值通过实验得到,
当其等于2.25时,可以在4∶1的频程中给出最佳方向图(基本上不随频率变化)。当套筒

直径与单极子直径的比值D/d=3.0时,VSWR可做到不劣于8∶1。h2/h1 的值对h≤λ/2
的套筒天线影响很小,因为在套筒外壁的电流将具有与单极子本身的顶部电流近似的相位,
如图5.17(b)所示。但对于更长的电长度,h2/h1 的比值对于辐射方向图具有显著的影响,
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因为套筒外壁电流的相位将不会再与单极子顶部的相位相同。
由上面的分析可以看出,套筒天线是通过改变天线馈电点的位置,使馈点处的电流随频

率变化很小,从而增加地面上的单极子天线阻抗带宽来实现宽频带的。除了套筒单极子,还
有套筒振子天线,它是在对称振子上加上套筒以展宽频带的天线。

5.5 非频变天线

5.5.1 非频变天线的基本概念

  在现代通信中,要求天线具有更宽的工作频带特性。以扩频通信为例,扩频信号带宽较

之原始信号带宽远远超过10倍,因此常希望天线特性在一个很宽的频带保持不变。把具有

10∶1或更宽带宽的天线称为非频变天线。理想的非频变天线具有不随频率变化的方向

图、阻抗、极化和相位中心。几乎没有天线能同时满足这些标准。
下面主要介绍两种类型的非频变天线:

  

平面螺旋天线和对数周期天线。

5.5.2 平面螺旋天线

1.
 

等角螺旋天线

  如图5.18(a)所示的等角螺旋天线的公式为

r=r0e
αϕ (5-69)

式中,r和ϕ 是极坐标参数,r为螺旋线矢径,ϕ 为极坐标中的旋转角,r0 为ϕ=0°时的起始

半径,1
α

为螺旋率,决定螺旋线张开速度的快慢。图5.18(b)中双臂用金属片制成,其一金

属臂的两边缘的曲线公式为

r1=r0e
αϕ (5-70)

r2=r0e
α(ϕ-δ) (5-71)

第二个边缘和第一个边缘为相同的螺旋曲线,但转过一个角度δ。
另一金属臂两边缘的曲线公式为

r3=r0e
α(ϕ-π) (5-72)

r4=r0e
α(ϕ-δ-π) (5-73)

可见第二片是第一片旋转180°后形成的。r1 和r2 构成一个金属臂,r3 和r4 构成另外一个

金属臂,二者构成双臂等角平面螺旋天线。上面各式中的常数α、δ、r0 分别决定螺线的变化

率、金属臂宽度(即r1 旋转到r2 的角度)和馈电区的大小。当δ=π/2时,图5.18(b)的结

构是自补的。在自补的情况下,方向图的对称性最好。
图5.18(b)结构是理想无穷大结构的一部分,是在两圆之间截取的等角平面螺旋天线,

小圆内为馈电区,与馈电系统连接,馈线可以是双线或同轴电缆。在馈电端馈电时,电流将

沿两臂向外传输。在螺旋的开始阶段任一波长的电流的电流密度很大,衰减缓慢;
  

随着离

中心距离的增加,进入“作用区”(或称辐射区),作用区(辐射区)位于周长为一个波长的区

域,这将在下面的阿基米德螺旋天线中进行解释。在作用区中,由于相邻臂上的电流同相,
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图5.18 等角螺旋天线

会形成能量的有效辐射,此时电流密度下降很快,这是由于螺旋臂上导波的能量绝大部分在

这个作用区辐射出去了。当电流流过作用区之后,由于相邻螺旋线上的电流不再同相,辐射

减弱。随着波长的变化,作用区将发生变化,该天线在整个工作频带内保持大致相同的方向

性和阻抗值。
工作频带的上限频率fU 由馈电结构决定。馈电区的周长满足以下等式2πr0=λU=

c/fU。下限频率通过天线的最大半径R 来得到,下限频率为fL=
c
λL
=

c
2πR

。当螺旋天线

为自补结构时,其输入阻抗为(188.5+j0)Ω。实际测量的阻值为(120+j0)Ω。这是由金属

的有限厚度及同轴线的存在引起的。
在如图5.18(a)所示的坐标系中,场方向图近似为cosθ(θ为场点和原点连线与z 轴的

夹角),可得其半功率波束宽度为90°。辐射波的极化在一个宽角度范围内接近圆极化,极
化的方向取决于螺旋张开的方向。

2.
 

阿基米德螺旋天线

另一种常用的平面螺旋天线是阿基米德螺旋天线,如图5.19所示。两条阿基米德螺旋

线的极坐标方程分别为

r=r0+αϕ

r=r0+α(ϕ-π) (5-74)

式中,r0 是对应于ϕ=0°的矢径。α 是螺旋增长率。阿基米德螺旋线关于角度成线性比例

关系,而不是像等角螺旋线那样呈指数关系,因此其变化速度相对比较缓慢。
下面分析阿基米德螺旋天线辐射的有效作用区。由于在馈点处,两臂上馈入的电流反

相,在馈点与有效作用区之间,相邻两臂上电流接近反相,其产生的场在远区相互抵消。如

图5.20中P 和P'点处的两线段,设OP=OQ,即P 和Q 为两臂上对应点,对应线段上电

流的相位差为π。电流由Q 点沿螺臂流到P'点的弧长近似等于πr,这里r为OQ 的长度。
当r远小于波长时,πr很小,P'与Q 点的相位相差不大,则P 和P'点接近反相。随着πr
的增大,P 和P'的相位差逐渐减小。当πr=λ/2时,则P'点电流的相位与Q 点反相,与P
点同相。此时,P 和P'处两线段的辐射是同相叠加而非相消的,将形成有效的辐射。因此

天线的主要辐射是集中在r=λ/2π或周长2πr=λ 的螺线上,此区域称为有效辐射带。超
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出有效作用区的电流变得很小,因为大部分的能量已经在有效作用区部分辐射出去了。有

效作用区在天线上是随着工作频率而移动的。当频率下降时,有效作用区移向螺旋线偏外

的部分,但天线的方向图不会发生很大的变化。故阿基米德螺旋天线也具有宽频带特性,但
它不是一个真正的非频变天线,因为电流在流过工作区后不明显减小,必须在末端加载,以
避免波的反射。

图5.19 阿基米德螺旋天线 图5.20 阿基米德螺旋天线示意图

下面分析一下天线的圆极化特性。在有效作用区,沿螺旋四分之一圈的点有90°的相

差,电流在空间上是正交的,且电流的幅度也几乎相等,因此可以在空间产生圆极化辐射。
这与周长为一个波长的载行波的轴向模螺旋天线的分析类似。阿基米德螺旋天线在垂直于

螺旋面方向上会产生较宽的主波束。但在很多的应用中往往只需要单方向的波束。可在这

一天线面的一侧加一圆柱形反射腔构成背腔式阿基米德螺旋天线,它可以嵌装在运载体的

表面下。这一天线在10∶1的带宽范围内具有90°的半功率波瓣宽度、2∶1的VSWR和在

垂直于天线面的方向上1.1的极化轴比。
阿基米德螺旋天线具有宽频带、圆极化、尺寸小以及可以嵌装等优点,故目前应用越来

越广泛。

5.5.3 对数周期天线

非频变天线的另一种概念是:
  

如果使天线的结构尺寸都按特定的比例常数τ变化,那

么,当工作频率变化τ 或1
τ  倍后,天线又呈现出原来的结构和特性。基于这个概念得到的

天线,称为对数周期天线。本节将讨论这类天线。对数周期天线的主要特性(方向性、阻抗

等)以频率的对数重复。目前,对数周期天线在短波、超短波和微波波段范围内都获得了广

泛的应用。例如,在短波波段,可作为通信天线;
  

在微波波段,可作为抛物面天线或透镜天

线的初级辐射器。

1.
 

对数周期天线的结构特点

对数周期天线的种类可分金属片型和导线型两大类,前者又有圆形齿和梯形齿之分,后
者又有梯形与振子形多种。
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图5.21 对数周期振子阵天线的结构

  本章主要介绍如图5.21所示的对数周期振

子阵天线(简称LPDA),它的相关尺寸都呈现同

一等比关系τ。这种天线的每个对称振子,在其

单臂的电长度为λ/4时谐振,此时辐射能力最

强。与其相邻前、后两个对称振子,一个视作反

射器,另一个视作引向器,三者构成一组定向天

线,并形成一个作用区。如果对数周期振子阵天

线的振子数无限多,则当在中心馈电,频率为f
时所具有的一切特性,将在τf,τ2f,…,τnf 频

率上重复(n 为正整数),因而天线的性能随工作

频率作周期性的变化。在一个周期内,天线的性能只有微小的变化,可近似认为它的电性能

具有不随频率而变的非频变特性。

2.
 

对数周期天线的工作原理

现以对数周期振子阵天线为例,介绍它的工作原理。假定工作频率为f1(λ1)时,只有

第1个振子工作,其电尺寸为l1/λ1=1/4,其余振子均不工作;
  

当工作频率升高到f2(λ2)
时,只有第2个振子工作,电尺寸为l2/λ2=1/4,其余振子均不工作;

  

当工作频率升高到

f3(λ3)时,只有第3个振子工作,电尺寸为l3/λ3=1/4;
  

以此类推。显然,如果这些频率能

保证

l1
λ1

=
l2
λ2

=
l3
λ3

=…=
ln

λn
=
1
4

(5-75)

则在这些频率上天线可以具有不变的电特性。因为对数周期振子阵天线各振子尺寸满足

ln+1

ln
=τ,为使此式得到满足,要求这些频率满足

fn+1

fn
=
1
τ

(5-76)

如果将τ取得十分接近1,则能满足以上要求的天线的工作频率就趋近连续变化。假如天

线的几何结构无限大,那么该天线的工作频带就可以达到无限宽。对式(5-76)取对数可

得到

lnfn+1=lnfn +ln
1
τ

(5-77)

式(5-77)表明,只有当工作频率的对数作周期性变化时 周期为ln
1
τ  ,天线的电性能才保

持不变,因此,将此种天线称为对数周期天线。
实验证明,对数周期振子阵天线上存在一个“辐射区”或“作用区”。在每一个频率周期

内,天线只有一部分振子在辐射,而其余振子基本上不参与辐射。这一部分起作用的振子为

作用区(或称辐射区)。在此区域内,振子长度接近谐振长度 即2l≈
λ
2  ,所以振子阻抗具

有较大的电阻分量,振子上电流很大,可产生很强的辐射。作用区随着工作波长的增大,在
如图5.21所示的结构中自顶点由左向右移动。作用区的电尺寸及电位置(以波长计的离开
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顶点的距离)是不随频率而变的,因而对数周期天线的电特性与频率无关。作用区所包含的

振子数与τ值有关。当τ值较小(例如τ≤0.5)时,只有少数几个振子起作用;
  

当τ值较大

(例如τ≥0.8)时,起作用的振子数目就比较多。
图5.21中作用区的左侧通常称作传输线区,在此区域内,振子长度比谐振长度小

即2l<
λ
2  ,所以振子呈现出相当高的容性阻抗。当振子电流很小时,其辐射也非常弱。

从能量传输的角度看,它相当于有负载的传输线,由馈源供给的电磁能量将沿此区域输送到

作用区。当电磁波继续向前传输时,对应振子的电长度逐渐增加,其辐射能力也将逐渐增

强。当达到谐振长度时,振子上产生最大电流,辐射能力达到最强,沿传输线传输的绝大部

分能量都被此作用区吸收,并向空间辐射出去。此后,少量剩余的电磁能量继续向前推进,

便到了作用区的右侧。在此区域内,振子长度比谐振长度大 即2l>
λ
2  ,所以振子呈现较

大的感抗。通过作用区传输到此区域的微弱能量,又向馈源方向被反射回去,故此区称为反

射区。

3.
 

对数周期天线的馈电方法

对数周期天线的馈电点应置于短振子端。在引向天线中,各振子的电流相位是按反射

器、主振子(馈电振子)、引向器的次序依次滞后的。为了使对数周期振子阵天线在较短振子

的方向上获得单向辐射特性,就必须使短振子上的电流相位滞后于长振子上的电流相位。
通常是采用相邻振子交叉馈电的方式来得到。

由前面对引向天线的分析可知,振子k成为振子k+1的反射器的条件是电流ik 的相

位超前于ik+1。在对数周期天线中,以传输区的情况为例,其中的振子很短,呈现出相当高

的容抗。振子上电流的振幅很小,相位比传输线馈电振子的电流大约超前90°。相邻振子

间距d 比波长小得多,βd 为一个不大的角值。若传输线不交叉,则振子k 电流的相位ϕik

比k+1振子电流的相位ϕik+1 滞后βdk,不满足上述相位条件;
  

当传输线交叉时,同一副振

子的两臂互换位置后,相邻振子上电流的相位差变为ϕik-ϕik+1=+(180°-βdk),ϕik 的相

位超前ϕik+1,满足反射器相位条件,使主要辐射方向指向较短振子一侧。

4.
 

对数周期天线的电特性

当高频能量从天线馈电点输入以后,电磁能将沿集合线向前传输,传输区的那些振子,
电长度很小,输入端呈现较大的容抗,在其输入端的电流很小,其主要影响相当于在集合线

的对应点并联上一个附加电容,从而改变了集合线的分布参数,增大集合线的分布电容,使
集合线的特性阻抗降低。辐射区是集合线的主要负载,由集合线送来的高频能量几乎被辐

射区的振子全部吸收,并向空间辐射。辐射区后面的非谐振区的振子比谐振长度大很多,它
们能够得到的高频能量很小,因而能从集合线终端反射的能量也就非常小。如果再加上集

合线终端所接的短路支节长度的适当调整,就可以使集合线上的反射波成分降到最低程度,
于是可以近似地认为集合线上载行波。因而对数周期振子阵天线的输入阻抗近似地等于考

虑到传输区振子影响后的集合线的特性阻抗,其基本上是电阻性的,电抗成分不大。
对数周期振子阵天线为端射式天线,最大辐射方向为沿着集合线从最长振子指向最短

振子的方向。因为当工作频率发生变化时,天线的辐射区可以在天线上前后移动而保持相

似的特性,其方向图随频率的变化较小。与引向天线类似,其E面方向图总是较 H面方向
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图要窄一些。对数周期振子阵天线方向图的半功率角与几何参数τ、d 以及l有一定关系,
一般τ越大,辐射区的振子数越多,天线的方向性越强,方向图的半功率角就越小。对数周

期振子阵天线只有辐射区的部分振子对辐射起主要作用,而并非所有振子都对辐射有重要

贡献,所以它的方向性不可能做到很强。方向图的波束宽度一般都是几十度,方向系数或天

线增益也只有10dB左右,属于中等增益天线。
对数周期振子阵天线的效率较高,所以它的增益系数近似等于方向系数,即

G=ηAD ≈D (5-78)

  与引向天线相似,对数周期振子阵天线也是线极化天线。当它的振子面水平架设时,辐
射或接收水平极化波;

  

当它的振子面垂直架设时,辐射或接收垂直极化波。对数周期振子

阵天线的辐射区对振子长度有一定要求,它的工作带宽将基本上由最长及最短振子尺寸

限制。

本章小结

本章对宽带天线进行了分析和介绍。5.1节为主要用于短波通信的行波单导线及菱形

天线。5.2节为螺旋天线,包括螺旋天线的基本构成、法向模螺旋天线、轴向模螺旋天线。

5.3节为双锥天线,包括无限双锥天线和有限双锥天线。5.4节为套筒天线。5.5节为非频

变天线,包括非频变天线的基本概念、平面螺旋天线和对数周期天线,其中,平面螺旋天线包

括等角螺旋天线和阿基米德螺旋天线。本章对不同天线的宽频带实现方法和各种不同类型

的宽频带天线进行了介绍,使我们对带频带天线有一个全面的了解。


