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摘要

可重构天线技术是未来无线通信和传感系统中的一项重要的技术。众所周知，采用线极化（LP）可重构
天线作为通信单元，可以从一组LP状态中选择更优的极化状态，从而提高通信链路的质量。本文提出了
极化可编程的可重构天线阵列新概念，该阵列由多个具有有限极化数目的可重构天线单元组成。通过对
所有的阵列单元的极化状态进行编程并采用一个新的优化策略对极化状态进行优化，证明了该阵列可以
在矢量方向图中实现任意期望的LP，同时精确控制副瓣和交叉极化电平（XPL），从而完美匹配所需的通
信信号的极化。为了证明该新概念，本文提供了数值和实验结果，这些结果彼此吻合得很好。
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1. 引言

传统天线通常是根据给定系统的规范设计的，包括波

束方向图、天线增益、旁瓣电平（SLL）和极化。为了满

足各种先进通信系统和多功能平台的需求，近年来可重构

天线技术得到了越来越多的关注并迅速发展[1‒2]。通过

采用开关、调谐设备和先进材料等，可重构天线可实现实

时地改变天线特性以满足系统要求。可重构天线可分为方

向图可重构天线、频率可重构天线和极化可重构天线[3‒

5]。迄今为止，大多数公开报道的可重构天线是单元天线

的形式。

对于接收系统而言，采用具有多极化功能的可重构天

线可以有效减少极化失配损失。在参考文献[6‒15]中介绍

了许多具有两个正交圆极化（CP）和两个正交线极化

（LP）可重构能力的天线。然而，当这些天线用于接收任

意LP信号时，它们仍可能遭受高达50%的极化失配损失。

因此，为了提高接收任意LP波时的信号质量，在参考文

献[16‒25]中，研究人员提出了各种多线极化可重构（ML‐

PR）天线。一般来说，MLPR天线可以细分为两类：辐

射器可重构天线[16‒20]和馈电网络可重构天线[21‒25]。

通过将射频（RF）开关，比如正极-本征层-负极（PIN）

二极管，加载到可重构结构中，就可以通过配置开关的通

断状态来控制天线的极化。

在大多数实际系统中，通常需要较高的天线增益和一
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定程度的波束控制，因此常使用天线阵列。据了解，只有

少数文章报道了关于多极化天线阵列的研究[26‒32]。在

文献[26]中，作者提出了一种具有可旋转天线单元和移相

器的阵列，该阵列可以改变辐射波的极化椭圆率。在参考

文献中[27]中，作者设计了一个均匀排布的交叉偶极子天

线阵列，用于接收两个正交分量的射频信号。该天线阵列

可用于估计入射波的到达方向和极化。然而，参考文献

[26‒27]中报道的技术均需要复杂的幅度和相位控制网络。

此外，这些天线阵列只是从理论上进行设计的，并没有经

过实际阵列的验证。在参考文献[28]中，作者设计了两个

具有三个单元的极化捷变有源微带贴片天线阵列。该阵列

采用的单元天线通过加载晶体管，实现了圆极化状态和

LP状态。然而，该阵列的交叉极化电平（XPL）常常高

于−12 dB。在参考文献[31]中，作者报道了一个1 × 4的可

重构孔径馈电的贴片天线阵列。通过在交叉孔径上加载可

控的射频开关，该阵列可实现± 45° LP可重构。然而，该

阵列的XPL为−10 dB。此外，SLL是天线阵列的重要品质

因数。降低阵列方向图的SLL可以增强天线阵列的抗干扰

能力。许多文章已报道了采取各种方法来优化阵列单元的

幅度、相位和位置以降低阵列SLL的研究[33‒36]。例如，

遗传算法（GA）[33]、粒子群优化（PSO）[34]、快速傅

里叶变换（FFT）[35]以及凸优化（CVX）技术[36]。然

而，这些研究提出的阵列通常需要采用不等分的功率分配

器馈电，增加了阵列设计的复杂性和难度。之后，在参考

文献[37]中，作者提出了通过优化阵列中偶极子天线单元

的朝向，可以在约束XPL的情况下降低 SLL。使用这种

技术，可以在不使用不等分功率分配器的情况下降低阵列

的SLL。在参考文献[38]中，该技术得到进一步发展，作

者通过从一组离散角度中适当地选择单元朝向成功地降低

了 SLL。在参考文献[39‒41]中，单元天线的极化方向被

开发成为阵列波束控制的优化变量。然而，这些研究仅关

注通过单极化天线单元的旋转来形成某个固定极化下的波

束。上述研究提出的阵列缺乏在实现极化可重构功能的同

时降低SLL的能力。

本文提出了一种采用多线极化单元的极化可编程阵列

天线的新概念。该阵列由许多具有有限极化状态数量的极

化可重构天线单元组成。通过采用一种新的优化策略并对

所有阵列单元的极化状态进行编程，证明了该阵列可以在

矢量辐射方向图中实现任何期望的LP，并精确控制SLL

和XPL，从而完美地实现期望的极化以匹配通信信号，且

该阵列仅需采用等分功率分配器馈电。为了验证所提出的

概念，本研究设计并加工了一个由 16个天线单元组成的

阵列原型，其每个天线单元可实现8种极化状态。该可重

构阵列由现场可编程逻辑门阵列（FPGA）控制以实现实

时操作。对于不同的期望LP，该阵列实现了低于−16 dB

的 SLL和XPL，验证了所提出的技术和方法。该阵列在

不同状态下共同覆盖的阻抗带宽为 8.6%，覆盖 4.77~

5.20 GHz，阵列在优化的极化状态配置下的最大增益为

17.34~17.53 dBi。据了解，这种阵列天线是首次被报道。

2. 阵列天线系统模型和优化策略

在本节中，首先介绍提出的阵列天线模型，然后阐述

极化状态优化策略。后者包括优化单元极化状态和使用二

进制遗传算法（BGA）在任何期望的LP下来实现具有期

望的SLL和XPL的方向图。

2.1. 多线极化可重构天线阵列

考虑一个由N个MLPR天线单元组成的线性阵列，每

一个单元天线可独立地在M个极化状态之间切换，如图1

所示。那么这个阵列总共有MN个可能的极化状态。天线

单元沿 x轴均匀排列，单元间距为 d。阵列单元由等幅度

的功率分配器馈电，每个天线单元的极化状态都由FPGA

控制。对于阵列中的第 n单元，用一个二进制数Pn,m来表

示其第m个极化状态的通断情况。若Pn,m = 1，则表示第n

单元的第m个极化状态被导通，Pn,m = 0则表示该状态被

关闭。显然，当第n单元的第m个极化状态被导通时，该

单元的所有其他极化状态都将被关闭。换句话说，每个单

元有且仅有一个极化状态被导通。因此，该阵列的方向图

在考虑互耦效应下可以被描述为：

F (θϕ) =∑
n = 1

N ∑
m = 1

M

Pnm·En(θϕ ; m)·ejβxncosϕsinθ

Pnm =
ì
í
î

1                  如果第n单元处于第m个极化状态

0                  其他                                                          
（1）

∑
m = 1

M

Pnm = 1          其中 n = 12N

式中，j = -1 为虚数基本单位；θ是以 z轴正方向为基准

的俯仰角；ϕ是以 x轴正方向为基准的方位角；β是自由

空间中的波数；xn是第n单元的位置；En(θϕ ; m)是第n单

元在其第 m 个极化状态下的矢量有源单元方向图

（VAEP）。一旦阵列的极化状态配置被选择，就可以获得

阵列的方向图。阵列的极化状态配置可以用向量 S1 ´N =

[ s1snsN ]表示，其中 sn =∑m = 1

M Pnm·m定义为第n单

元的极化状态值。因此，对于具有 S1 ´N 极化状态配置的

阵列，其矢量辐射方向图可以写为：
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F (θϕ ; S1 ´N ) =∑
n = 1

N

En(θϕ ; S1 ´N )·ejβxncosϕsinθ （2）
式中，En(θϕ ; S1 ´N )是在S1 ´N极化状态配置下获得的第 n

单元的VAEP。

已知第n单元的VAEP可由单位向量eθ和eϕ分解：

En(θϕ ; S1 ´N ) =Enθ(θϕ ; S1 ´N )·eθ +Enϕ(θϕ ; S1 ´N )·eϕ  （3）
这样，可以得到：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

Fθ( )θϕ ; S1 ´N =∑
n = 1

N

Enθ( )θϕ ; S1 ´N ·ejβxncosϕsinθ

Fϕ( )θϕ ; S1 ´N =∑
n = 1

N

Enϕ( )θϕ ; S1 ´N ·ejβxncosϕsinθ

（4）

对于该MLPR天线阵列，希望它能够在任意期望的

LP Pd上产生辐射，同时控制SLL和XPL。然而，一个问

题是 Pd 通常是一个固定的表示方向的单位向量，由

(ϑdφd )表示，其中ϑd和φd分别表示它的俯仰角和方位角。

对于位于 xy平面上的阵列，这里只考虑Pd平行于 xy平面

的情况——ϑd = 90°。如图2所示，发射天线位于直角坐标

系的原点，φd 表示Pd与 ex的夹角。探头天线的初始位置

在 θ = 0°。为了测量发射天线的主极化（CoP）方向图，

探头天线先绕其轴旋转，以使它的极化平行于期望的极化

方向。然后探头天线再围绕发射天线移动。需要注意的

是，当探头天线移动时，它相对它的轴保持固定并始终指

向坐标原点。因此，探头天线与单位矢量eθ和eϕ的相对方

向保持固定。那么，探头天线的极化（Pa）可以写为：

Pa(θϕ) = eθcos (φd - ϕ) + eϕ sin (φd - ϕ) （5）
于是，实际实现或测量的CoP方向图如下：

Fco(θϕ ; S1 ´N ) = (F (θϕ ; S1 ´N )·Pa(θϕ) )·Pa(θϕ) =
Fθ(θϕ ; S1 ´N )·cos (φd - ϕ) +Fϕ(θϕ ; S1 ´N )·sin (φd - ϕ)  （6）

在测试交叉极化（XP）方向图时，探头天线在θ = 0°

处的极化与 Pd正交。然后，可通过如下公式获得 XP 方

向图：

FX(θϕ ; S1 ´N ) =-Fθ(θϕ ; S1 ´N )· sin (φd - ϕ) +
Fϕ( )θϕ ; S1 ´N ·cos ( )φd - ϕ （7）

在参考文献[42]中已提出上述关于CoP和XP的定义，

该定义被称为Ludwig关于极化的第三定义。有了这个定

义，一旦得到了阵列矢量方向图的eθ和eϕ分量，就可以计

算出在期望极化为Pd时的阵列CoP和XP方向图。

本文的主要关注点在于通过优化阵列的极化状态配置

S1 ´N = [ s1snsN ]来产生任何期望的 LP 辐射。从方

程（6）和方程（7）可知，当所有单元极化状态 sn都满足

φn = φd, n = 1, 2, , N时，其中φn是 sn的方位角，MLPR天

线阵列可以产生期望极化上的辐射。然而，通过这种方

式，阵列只能产生几个离散极化，并且通常会有−13.5 dB

的SLL。

为了在任意期望LP上产生降低SLL的辐射，可以优

化阵列极化状态配置 S1 ´N 达到这个目的。为此，需要在

优化过程中采用合适的适应度函数。假设期望的 SLL和

XPL分别为ΓSLL和ΓXPL。则适应度函数可有如下定义：

f =
W1

A ∑
a = 1

A 1
2 ( Xa + | Xa | ) 2

+
W2

B ∑
b = 1

B 1
2 (Yb + |Yb | ) 2 （8）

式中

ì
í
î

ïï

ïïïï

Xa = || Fco (θaϕ ; S1 ´N )
2
- ΓSLL; θaÎ SLL区域

Yb = || FX (θbϕ ; S1 ´N )
2
- ΓXPL; θbÎXPL区域

 （9）
式中，W1和W2是用户定义的加权因子。这里的 θa是副瓣

区域的采样角度，其中a = 1, 2, , A；θb是需要控制XPL

的区域的采样角度，其中b = 1, 2, , B。需要让方程（8）

图1. 极化可编程阵列天线模型示意图。θ：以 z轴正方向为基准的俯仰

角；ϕ：以x轴正方向为基准的方位角；d：单元间距。

图2. 测量天线CoP方向图的示意图。φd：Pd的方位角；Pa：探头天线的

极化。
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中的适应度函数尽可能地最小化，这样就可以获得期望

LP上的方向图，同时约束SLL和XPL。

为了能够计算含耦合的阵列辐射方向图，需要获得每

个单元的VAEP。理论上，VAEP可以通过全波电磁仿真

获得。然而，由于相互耦合效应，单元天线的VAEP不仅

与其自身的极化状态有关，而且在阵列环境中还会受到其

相邻单元极化状态的影响。因此，为了能够使用极化状态

选择的方法来获得所需的阵列方向图，需要获取每个单元

在各种阵列极化状态配置下的各个极化状态的VAEP。那

么总共需要获取MN个耦合单元方向图。比如说，如果阵

列有16个单元，并且每个单元有8个极化状态（即N = 16

和M = 8），则总共需要获取816个VAEP。这是不符合实际

情况的。因此，为了能够优化MLPR天线阵列的单元极化

状态，必须采取一个良好的近似方法来获得不同极化状态

配置下的单元天线的VAEP。

2.2. MLPR天线阵列的方向图近似方法

为了获得阵列单元的VAEP用于优化，假设由于单元

极化状态的变化引起的相互耦合变化对VAEP的影响不

大。如果在阵列极化状态优化的过程中单元极化状态变化

很小，那么这个假设通常是成立的。于是，单元的方向图

主要受其自身极化状态变化的影响。在这种情况下，如果

选择的MLPR天线单元是旋转对称结构，则天线单元从一

个极化状态切换到另一个极化状态可被视作天线的旋转。

于是，可以数学地旋转在某个极化状态下获得的单元的

VAEP来获取该单元在其他极化状态下的VAEP。假设阵

列极化状态配置为 S (0)
1 ´N 时，通过全波仿真得到了阵列的

第 n单元的VAEP。那么，当该阵列配置在另一个极化状

态S (1)
1 ´N时，第n单元的VAEP可以由下式近似获得：

En(θϕ ; S ( )1
1 ´N ) »Enθ(θϕ + φ( )0

n - φ( )1
n ; S ( )0

1 ´N )·eθ +
                           Enϕ(θϕ + φ( )0

n - φ( )1
n ; S ( )0

1 ´N )·eϕ （10）
式中 φ( )0

n 和 φ( )1
n 分别是第 n 单元在阵列极化状态配置为

S ( )0
1 ´N 和S ( )1

1 ´N 时的极化方位角。Enθ(θϕ + φ( )0
n - φ( )1

n ; S ( )0
1 ´N )和

Enϕ(θϕ + φ( )0
n - φ( )1

n ; S ( )0
1 ´N )分别是第 n单元在阵列极化状态

配置为S ( )0
1 ´N时获得的VAEP的eθ和eϕ分量。事实上，方程

（10）表示第n单元在S ( )1
1 ´N极化状态配置下的VAEP，可由

该单元在 S ( )0
1 ´N 极化状态配置下的VAEP以 (φ( )0

n - φ( )1
n )的角

度旋转后近似获得。在 xz平面上，单元在S ( )1
1 ´N 极化状态

配置下的方向图可近似如下：

En(θ0° ; S ( )1
1 ´N ) »Enθ(θφ( )0

n - φ( )1
n ; S ( )0

1 ´N )·eθ +
                             Enϕ(θφ( )0

n - φ( )1
n ; S ( )0

1 ´N )·eϕ （11）

于是，通过将方程（11）代入方程（4），工作在S ( )1
1 ´N

极化状态配置下的阵列在 xz 平面的方向图可近似计算

如下：

ì

í

î

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

Fθ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N =∑

n = 1

N

Enθ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N ·ejβxnsinθ »

∑
n = 1

N

Enθ( )θφ( )0
n - φ( )1

n ; S ( )0
1 ´N ·ejβxnsinθ

Fϕ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N =∑

n = 1

N

Enϕ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N ·ejβxnsinθ »

∑
n = 1

N

Enϕ( )θφ( )0
n - φ( )1

n ; S ( )0
1 ´N ·ejβxnsinθ

（12）

根据方程（6）和方程（7），阵列在S ( )1
1 ´N极化状态配

置下的CoP和XP方向图可计算如下：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

Fco( )θ0° ; S ( )1
1 ´N =Fθ( )θ0° ; S ( )1

1 ´N · cos ( )φd +

Fϕ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N · sin ( )φd

FX( )θ0° ; S ( )1
1 ´N =Fϕ( )θ0° ; S ( )1

1 ´N · cos ( )φd -

Fθ( )θ0° ; S ( )1
1 ´N · sin ( )φd

（13）

通过对 S ( )0
1 ´N 极化状态配置下的MLPR天线阵列进行

一次全波仿真，可以获得每一个单元在 S ( )0
1 ´N 配置下的精

确的VAEP。然后，其他极化状态配置下的单元的所有的

VAEP，如S ( )1
1 ´N配置，可以通过方程（10）近似获得。对

于不同的极化状态配置，这些近似的VAEP可用于评估适

应度函数方程（8）。然而，该近似过程会在方向图优化过

程中引入误差，尤其是当阵列极化状态配置与获取精确

VAEP的极化状态配置之间发生明显改变的时候。为了解

决这一问题，提出了极化状态精炼优化策略，并在下一小

节中进行详细阐述。

2.3. 极化状态精炼优化策略

由于采用的阵列单元的VAEP是通过方程（10）和方

程（11）描述的近似方法获得的，因此方程（13）描述的

阵列CoP和XP方向图会存在近似误差。一般来说，方程

（12）和方程（13）中的阵列方向图的准确性取决于S ( )0
1 ´N

和 S ( )1
1 ´N 极化状态配置之间的差异——该差异越大，近似

精度越差。为了减小这一差异，采取了如下极化状态优化

策略。

在该策略的初始步骤中，所有N个单元的极化状态都

设置为满足最小化 |φn - φd |的情况，其中 n = 1, 2, …, N，

φn表示第n单元的极化方位角，φd表示期望极化Pd的极化

方位角。在这种极化状态配置下，阵列只能实现几个离散

的极化。为了在阵列级实现任意的LP辐射，按如下方式

优化单元的极化状态。首先，在初始极化状态配置
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（S ( )0
1 ´N）下的全波仿真阵列，再通过方程（10）和方程

（11）中给出的近似方法获得单元的近似VAEP。接下来，

通过GA和PSO等优化算法，在适应度函数方程（8）指

导下，使该阵列在期望极化方向上产生辐射，同时约束

SLL和XPL，并且获得此时的阵列极化状态配置，记作

S ( )1
1 ´N。然而，这样综合的方向图（使用近似的VAEP）与

真实的方向图（使用所选极化状态配置下的真实VAEP）

之间存在差异。然后，对 S ( )1
1 ´N 极化配置下的天线阵列进

行全波仿真，并更新每个单元的VAEP。这样，可以对单

元极化状态再优化，且在这次优化时，将可选的极化状态

配置限制在S ( )1
1 ´N极化状态配置附近。

第 n单元的可选极化状态范围可以描述为 s(2)
n Î [ s(1)

n -

m2s( )1
n +m2 ]，其中m2是用户定义的整数用于再优化（第

二次优化）。再优化后获得的极化状态配置可以表示为

S ( )2
1 ´N。这种极化状态配置的精炼优化可以多次执行，直到

阵列产生的在期望极化上的辐射方向图满足用户的要求。

可以假设 MLPR 天线阵列的极化状态配置在初始步骤

（k = 0）为 S ( )0
1 ´N，在第 k 优化步骤（k = 1, 2, , K）为

S ( )k
1 ´N。这样，在第k优化步骤中阵列的CoP和XP方向图可

由下式给出：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

Fco( )θ0° ; S ( )k
1 ´N »∑

n = 1

N

Enco( )θφ( )k - 1
n - φ( )k

n ; S ( )k - 1
1 ´N ·ejβxnsinθ

FX( )θ0° ; S ( )k
1 ´N »∑

n = 1

N

EnX( )θφ( )k - 1
n - φ( )k

n ; S ( )k - 1
1 ´N ·ejβxnsinθ

 （14）

在下面图表中给出的算法中详细介绍了提出的MLPR

天线阵列的极化状态精炼优化策略的整个流程。在这个策

略中，离散的极化状态优化问题可以看成是一个非线性整

数规划问题。一般来说，随机优化算法，如 BGA [33]、

二进制PSO（BPSO）[34]和二进制差分演进（BDE）[43]

适合用于解决这个问题，因为它们能够找到全局最优解。

在本文中，采用BGA作为优化算法，详细过程整理在了

下面的子程序中。BGA是一种相对有效和实用的优化方

法，且已被用于解决阵列天线领域的许多优化问题[33]。

利用BGA的优化机制，阵列极化状态配置将在适应度函

数方程（8）的引导下迭代地得到优化。

在实际应用中，可以针对用户期望的LP优化阵列极

化状态配置并将它们存储起来；然后，通过FPGA等控制

设备，就可以实现阵列极化的编程控制。这样，通过使用

FPGA控制阵列极化状态配置，阵列就可以产生任何期望

LP上的辐射，同时约束其方向图的SLL和XPL。

3. 极化可编程阵列天线的设计

在本节中，设计了一款具有 8个LP状态的MLPR贴

片天线，并将该天线用于构建 16元极化可重编程阵列天

线。然后，为了实现不同极化下的方向图，通过本文提出

的策略优化天线阵列的极化状态配置，从而验证极化可编

程阵列天线的概念。

3.1. MLPR单元天线设计及其仿真性能

开发了一款 8-LP可重构天线作为阵列单元。该单元

基于环形槽贴片结构，可实现以 22.5°为间隔的 360°极化

扫描[23]。如图3（a）所示，该天线单元由两层介质板组

成，它们之间有3.7 mm的空气间隙。介质板1和介质板2

均使用介电常数（εr）为 4.4、损耗角正切（tanδ）为

0.009的玻璃纤维环氧树脂覆铜层压板（FR-4）。介质板1

和介质板 2的厚度分别为 0.6 mm和 0.3 mm。天线的可重

构辐射体印刷在介质板1的顶层，如图3（b）所示。该天

线的可重构辐射体是一个被环形槽分割成两部分的圆形贴

Algorithm. The proposed refined polarization state optimization algorithm for the MLPR antenna array.

1:

2:

3:

4:

5:

6:

7:

Initialize the number of elements N and the number of polarization states M of the element, and set the desired liner polarization (Pd) and the desired max‐

imum SLL (ΓSLL) and XPL (ΓXPL);

Set k = 0 and initialize the MLPR antenna array polarization state configuration (S ( )0
1 ´N) by choosing one polarization state for each element in order to 

have a minimize value of |φn - φd | for n = 1, 2, , N;

Set k = k + 1, and set the optional polarization state range sk
nÎ [ s(k - 1)

n -mks( )k - 1
n +mk ] for n = 1, 2, , N;

Obtain the approximated VAEPs of each element for all the optional polarization states by using the approximation method in Eqs. (10) and (11);

Perform the BGA-based polarization states optimization in the subprocedure below with the guidance of the fitness function (Eq. (8)) to find the best po‐

larization state configuration S (k)
1 ´N of the MLPR antenna array so as to generate a pattern with the desired polarization Pd and constrained SLL and XPL;

Full-wave simulate the actual antenna array whose elements are working at the optimized polarization state configuration S ( )k
1 ´N to obtain the actual array 

pattern, and update the VAEP of each element at the current polarization state configuration;

Check whether the difference between the synthesized and actual array patterns meets the specified tolerance. If yes, then exit the whole procedure; other‐

wise, repeat Steps 3 to 7.
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片。环形槽外边的辐射体部分又被 16个间隙均匀地分成

16块，用以实现极化可重构。PIN二极管焊接在这 16个

贴片和环形槽内的圆形贴片之间，用作极化可重构的开

关。在可重构辐射体外边均匀地印刷了 16个焊盘，用于

连接直流（DC）偏置。电感器桥接在这些直流焊盘和可

重构辐射体之间，它们可以在导通直流的同时阻断射频信

号。天线的接地平面印在了介质板 1的底层。在介质板 2

的顶层有一个圆形贴片，如图 3（c）所示。该圆形贴片

是天线的寄生贴片，用以提高天线性能。该单元天线由

50 Ω同轴电缆馈电，如图 3（a）所示。同轴电缆的内导

体和外导体分别连接到介质板1顶部的内圆形贴片和介质

板 1底部的接地平面。一些金属柱垂直地穿过介质板 1，

连接到其顶层的焊盘上，用作直流偏置线。在图3的图题

中给出了该天线详细的尺寸参数。

这里采用的PIN二极管是 Infineon公司生产的0603封

装的Bar50-02V。该二极管在导通状态下等效于一个 3 Ω

图3. 提出的8-LP可重构天线的几何结构图。（a）沿 x轴的剖面视图；（b）介质板1的俯视图；（c）介质板2的俯视图。天线尺寸为：内圆形贴片半径

（R1）为3.6 mm，辐射体贴片半径（R2）为8.65 mm，寄生贴片半径（R3）为10.5 mm，环形槽宽度（g1）为0.5 mm，分隔间隙宽度（g2）为0.2 mm，

空气间隙高度（h）为3.7 mm。SMA：超小型A型号。

Subprocedure. The BGA-based polarization states selection procedure.

1:

2:

3:

4:

5:

6:

7:

Initialize the population size Np, individual length L, mutation probability Pm, crossover probability Pc, and maximum iteration number Im. Note that L 

usually satisfies 2L ‒ 1 < M ≤ 2L, where M is the number of polarization states for the adopted reconfigurable antenna element. Hence, an individual has a 

binary code of N · L bits, representing the polarization state configuration of the N-element MLPR antenna array;

Randomly generate S individuals to form an initial population and calculate the fitness score of each individual using Eq. (8). Set the iteration number t = 0;

Sort the individuals by their fitness score in ascending order. Random copy operations are performed on individuals according to their copy probability. 

The copy probability is calculated as follows:

gi =
e(1 - e)i - 1

∑i

NP e(1 - e)i - 1

where i is the rank order of the individual, eÎ(01) is the copy coefficient given by the user, and gi represents the copy probability of the individual whose 

fitness score is sorted at the ith place. The higher the fitness score, the greater the probability of survival;

According to the mutation probability Pm, some individuals are randomly selected for mutation. The mutation position is chosen randomly and indepen‐

dently for each selected individual. The selected bit will mutate to “1” if it was originally “0.” Otherwise, it mutates to “0” from “1;”

According to the crossover probability Pc, an even number of individuals are randomly selected from the population to cross over. The selected individu‐

als are randomly paired, and each pair of chromosomes cross over at a random position;

Calculate the fitness score of each individual by means of Eq. (8), and record the current optimal individual and its fitness score;

Set t = t + 1 and repeat Steps 3 to 7 until t > Im or until the best fit solution remains unchanged for multiple iterations.
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电阻与一个0.6 nH电感串联；而在断开状态下，它等效为

一个5000 Ω电阻与一个0.1 pF电容并联再串联一个0.6 nH

的电感（有关其性能的详细信息，感兴趣的读者可以阅读

参考文献 [44]）。天线中采用的电感为 0402 封装的

VHF100505HQ4N7ST，其电感值为 4.7 nH，由广东风华

高新科技股份有限公司生产。它可以有效地阻隔 4.5~

5.5 GHz的射频信号，同时导通直流[45]。本研究开发的

天线处于工作状态时，需要有8个相邻的PIN二极管被同

时导通。当PIN二极管导通时，其阴极通过内圆形贴片和

同轴电缆的内导体连接到直流电源的负极，而二极管的阳

极通过金属柱连接到直流电源的正极。如图4所示的天线

工作状态示意图，其中红色的部分表示导通，蓝色的部分

表示断开，这样，天线就工作在0°极化状态了。可见，将

这样的PIN二极管通断配置按圆周方向旋转，该天线就能

以22.5°为间隔产生8个不同的LP状态。

本研究采用高频结构仿真器（HFSS）仿真了开发的

单元天线。由于该天线的结构具有旋转对称性，因此天线

在不同极化状态下的性能几乎相同。为了简单起见，本文

只展示天线工作在 0°极化状态下的性能。由图 5（a）可

知，天线的仿真带宽为 12.2%，覆盖了 4.63~5.23 GHz [天

线回波损耗（| S11 |）小于−10 dB ]。天线在 5 GHz的辐射

方向图如图5（b）所示。可见，天线在5 GHz的仿真增益

为7.2 dBi，XPL ≤ −25 dB。为了探究PIN二极管的加载对

该天线增益和效率的影响，在天线模型上加载两种不同的

PIN二极管模型进行仿真：模型A，采用PIN二极管的等

效电路模型，即在上一自然段中描述的模型；模型B，理

想情况下二极管的模型，即二极管的通断状态被视为完美

电导体（PEC）带状线的“连接”和“断开”。加载这两

种模型的天线的仿真增益和辐射效率曲线如图6所示。可

见，与使用理想的PIN模型B的情况相比，使用PIN模型

A的天线增益在 4.63~5.23 GHz频段下降了 0.5~1 dB，辐

射效率下降了 5%~10%。这些增益和效率损失主要是由

PIN二极管的插入损耗引起的。从图6中可知，加载更真

实的PIN模型A的天线在工作频段内实现的增益为 5.83~

7.48 dBi，辐射效率为59.69% ~ 80.15%。

3.2. 单元方向图近似方法的验证与分析

采用上述MLPR单元天线构建了一个 16单元均匀排

布的线性MLPR天线阵列，单元间距为30 mm（5 GHz的

半波长）。通常而言，不同单元之间的端口隔离度是阵列

天线重要的性能指标之一。对于本文提出的MLPR天线阵

列，不同的单元极化状态会影响端口隔离度。为了研究不

同极化状态对端口隔离的影响，本研究检查了阵列的| S78 |

图4. 开发的MLPR天线的可实现的极化状态。其中红色的二极管导通，

蓝色的二极管断开。在这种配置下，天线实现了0°极化状态

图5. 开发的MLPR天线在0°极化状态下的仿真性能。（a）| S11 |；（b）5 GHz的E平面和H平面方向图。E平面：天线最大辐射方向和电场方向组成的

平面；H平面：天线最大辐射方向和磁场方向组成的平面。
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参数（第 7和第 8单元之间的端口隔离度）在第 8单元的

极化状态，以22.5°为间隔从0°状态变化到90°状态时的情

况。在这一过程中，阵列中的其他单元都保持在0°极化状

态。在第8单元处于不同极化状态时，通过全波仿真阵列

获得的 | S78 |曲线展示在了图7中。可见，随着第7单元和

第 8 单元之间的极化方向角的差异增大，| S78 |在频带

（4.5~5.5 GHz）内的最大值从 − 22 dB 逐渐减小到了

−56 dB。这一点是符合一般认知的，因为都处于相同的主

极化状态的两个单元之间的端口隔离度通常远高于处于正

交极化状态的两个单元之间的端口隔离度。

另一方面，由于单元间互耦的存在，在阵列环境中的

各个单元的方向图也会不同。并且，对于本文提出的ML‐

PR天线阵列，单元方向图形状可能还会受到单元极化状

态分布的影响。因此，当采用方程（10）中的方法，数学

旋转单元在某一个极化状态下的方向图，以获取该单元在

其他极化状态下的方向图时，可能会存在一些近似误差。

为了分析方程（10）中这种近似方法的性能，把第8单元

的极化状态从 0°状态切换到[22.5°, 45.0°, 67.5°, 90.0°]状

态，然后对比通过全波仿真获得的该单元的VAEP和通过

方程（10）中的近似方法获得的结果。本文将第8单元在

[0°, 22.5°, 45.0°, 67.5°, 90.0°]极化状态下的VAEP分别记作

E8 (θϕS (0)
1 ´N )、E8 (θϕS (1)

1 ´N )、E8 (θϕS (2)
1 ´N )、E8 (θϕS (3)

1 ´N )

和E8 (θϕS (4)
1 ´N )。当观测面为 xz平面（ϕ = 0°）时，第8单

元近似的VAEP和仿真的VAEP对比情况如图 8所示。从

图8（a）中可以发现，通过数学旋转第8单元在0°状态下

的VAEP，得到的22.5°状态下的近似VAEP与通过仿真获

得的 22.5°状态下的 VAEP 吻合良好。由图 8（b）可知，

第8单元在45°状态下的近似VAEP和仿真结果之间的差异

是可接受的。然而，由图 8（c）展示的结果可知，通过

数学旋转 0°状态下的 VAEP 获得的 67.5°状态下的近似

VAEP与通过仿真获得的67.5°状态下的VAEP之间的差异

比较大。此外，由图8（d）可知，单元在90°状态下的近

似VAEP与仿真VAEP存在显著的差异。这是因为单元间

互耦会随着极化状态的切换而改变。一般来说，极化状态

切换对应的数学旋转角度越大，单元间的互耦变化越大，

近似误差也就越大。因此，为了使由单元极化状态优化方

法获取的MLPR天线阵列方向图更加可靠，本研究采取了

在2.3节中提出的精炼策略来减少由上述近似过程造成的

误差。

3.3. 极化可编程阵列天线概念的验证

为了验证本文提出的极化可编程阵列天线的概念，本

文针对几个不同的期望极化，采用提出的精炼策略对 16

单元阵列的极化状态配置进行优化。值得一提的是，尽管

设计的极化可重构天线单元只能实现8个不同的LP状态，

但实际上其VAEP在16个工作状态之间是不同的。例如，

当一个单元天线工作在 0°或 180°的极化状态时，可以认

为它是处于同一个极化状态，不过这两种状态下天线的

VAEP是不相同的。因为在这两种状态下，单元辐射的电

磁场矢量及单元与其相邻单元之间的互耦都是不同的。因

图6. 加载两种不同的PIN二极管模型实现的MLPR天线单元的增益曲线（仿真）（a）和辐射效率（仿真）（b）。模型A：等效电路模型；模型B：理

想模型。

图7. 当第8单元的极化状态从0°状态切换到90°状态时，天线阵列仿真

的| S78 |参数。其他单元的极化状态保持在0°状态。
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此，在阵列单元极化状态优化中，该单元天线被视作具有

16种不同的极化状态。这 16个极化状态的极化方位角分

别为{0°, 22.5°, 45.0°, , 315.0°, 337.5°}，其中间隔Δϕ = 

22.5°。

下面展示第一个优化例子。当期望LP Pd为(90°, 30°)

时，采用提出的策略对阵列中的MLPR天线单元极化状态

进行优化，以使阵列可在期望的极化上产生矢量辐射方向

图。这一期望极化是单元天线本身无法单独实现的；不

过，现在可以通过优化阵列的极化状态配置，使阵列可以

在期望极化上产生辐射，且同时约束 SLL和XPL。将期

望的SLL（ΓSLL）和期望的XPL（ΓXPL）设置为−18.0 dB。

在基于BGA的极化状态优化的子程序中，设置Np = 200

为种群大小，Im = 400为最大迭代次数，Pc =Pm = 0.6为个

体交叉和变异概率，W1 =W2 = 0.5 为适应度函数 [方程

（8）]中的加权因子。在初始步骤（k = 0），所有单元都调

整为在 22.5°的极化状态下工作，这是最接近期望极化

Pd = (90° 30°)的极化状态。众所周知，这种均匀的极化状

态配置通常会导致方向图出现约−13.5 dB的SLL，此时阵

列的方向图如图9（a）所示。然后，可以利用HFSS对该

阵列进行全波仿真，得到这种极化状态配置下的阵列中所

有单元的VAEP。再应用方程（10）和方程（11）中描述

的近似方法，可以得到近似的VAEP。然后，可以通过运

行BGA优化程序（k = 1）来优化阵列的极化状态配置。

本研究为了释放更多的自由度来提高阵列方向图的性

能，没有将阵列的极化状态配置限制为对称。在第一次优

化获得的极化状态配置下工作的阵列的CoP和XP方向图如

图9（b）所示。可见SLL为−17.88 dB，XPL为−17.92 dB，

两者都非常接近期望值。然而，由于单元间互耦的变化，

阵列在第一次优化获得的极化状态配置下的全波仿真方向

图仅得到−14.96 dB的SLL和−16.80 dB的XPL。为了降低

综合的和仿真的阵列方向图之间的差异，采用几个精炼步

骤来再优化单元极化状态，如在算法中展示的那样。且随

着精炼优化步数的增加，可选的极化状态范围被限制为逐

渐缩小。本研究在第二和第三优化步骤中设置m2 = 2和

m3 = 1（在第一个优化步骤中，每个单元可以选择所有的

极化状态）。即将第 n 单元的可选偏振态范围设置为

s(2)
n Î [ s(1)

n - 2s( )1
n + 2]和 s(3)

n Î [ s(2)
n - 1s( )2

n + 1]。于是，在第二

个优化步骤中（k = 2），第 n单元共有 5个可选的极化状

态：在第一优化步骤中获得的极化状态及与其邻近的4个

极化状态。在第三优化步骤中（k = 3），第 n单元的可选

极化状态包括在第二个优化步骤中获得的极化状态及与其

邻近的两个极化状态。图9（c）、（d）分别展示了阵列在

第二和第三个优化步骤（两个精炼优化步骤）中获得的极

化状态配置下工作时的综合和仿真的方向图。可见，在第

个三优化步骤中，综合的阵列方向图与仿真的非常接近。

且阵列的仿真方向图的SLL和XPL分别降低到了−17.61 dB

图8. 将第 8单元在 0°状态下的VAEP数学旋转得到的近似VAEP与第 8单元在不同极化状态下全波仿真得到的实际VAEP进行比较。（a）22.5°状态；

（b）45°状态；（c）67.5°状态；（d）90°状态。观测面为xz平面。
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和−17.26 dB。在第三个优化步骤中获得的优化的阵列极化

状态配置与第二个优化步骤中的相比变化很小。在表1中

展示了初始步骤和三个优化步骤中获得的阵列极化状态配

置，并将每个步骤中获得的方向图的相应的 SLL和XPL

列在了表2中以便对比。可以看出，当k = 1时，综合的方

向图的SLL与仿真的方向图的SLL的差异为 2.92 dB。当

k = 3时，该差异减小到了 0.09 dB。仿真的方向图的SLL

从−14.96 dB降低到了−17.61 dB。一般来说，随着更多的

精炼优化步骤的进行，仿真的阵列方向图的 SLL和XPL

会逐渐降低，并与综合的方向图的SLL和XPL越来越接

近。在此例子中，对 16单元MLPR天线阵列的极化状态

总共进行了三次基于BGA的优化，并对该阵列天线进行

了4次HFSS全波仿真。每次BGA优化平均需要3.88 min，

每次全波仿真平均需要 83.64 min（在戴尔工作站上，配

备2.30 GHz的 IntelXeonE5-2697 CPU和512 GB的RAM）。

因此，上述整个过程的耗时约为346.20 min，其中全波仿

真耗时约 334.56 min。虽然通过全波仿真获得单元的

VAEP相对耗时，但该方法可以有效地在考虑互耦的情况

下使MLPR天线阵列生成期望LP上的方向图。

类似地，当期望的极化状态分别为(90°, 0°)、(90°, 

45°)、(90°, 60°)和(90°, 90°)时，使用提出的精炼优化策略

获得了合适的极化状态配置。其中，期望极化(90°, 60°)是

单元天线本身无法单独实现的。与上述期望极化为(90°, 

30°)的示例一样，可以采用本文提出的方法在约束SLL和

XPL的情况下使阵列产生期望极化上的辐射。当期望极化

为(90°, 0°)、(90°, 45°)和(90°, 90°)时，阵列可以将所有的单

元的工作状态切换到相应的极化状态上以产生期望极化方

向上的辐射。然而，这会导致阵列方向图具有约−13.5 dB

的SLL。由于阵列单元之间存在互耦，真实情况的SLL甚

至可能会更差。通过优化单元极化状态，可以降低该阵列

的SLL。将在这4个期望极化下，通过提出的极化状态优

化策略获得的综合的阵列方向图和仿真的阵列方向图展示

在了图10（a）~（d）中，优化获得的阵列极化状态配置

展示在了表3中，对应的SLL和XPL展示在了表4中。可

见，在 4个不同的期望LP下获得的仿真的阵列方向图的

SLL和XPL均优于−16.5 dB。总的来说，虽然在本文中总

共只考虑了 5个LP的情况，但是可以得出结论，采用提

出的单元极化状态优化策略，该MLPR天线阵列可以实现

任意期望LP方向上的方向图，同时降低SLL和约束XPL。

此外，由于提出的极化可编程阵列天线不涉及激励幅度和

相位的优化，因此波束形成网络被大大简化。

4. 实验结果

本研究对上述阵列天线进行了加工和测试，以进一步

验证极化可编程阵列天线的概念和提出的优化策略。加工

图9. 当期望极化为(90°, 30°)时，MLPR天线阵列在初始步骤和三个优化步骤的综合的方向图和由全波仿真得到的实际的方向图。（a）初始极化状态配

置下的实际方向图；（b）第一优化步骤获得的方向图；（c）第二优化步骤获得的方向图；（d）第三优化步骤获得的方向图。
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得到的阵列天线原型的顶视图和底部视图展示在了图 11

（a）、（b）中。为了实现大规模的PIN二极管的通断控制

和阵列极化的可编程，本文设计并加工了如图 11（c）、

（d）所示的基于FPGA的直流控制电路。单元天线的极化

状态被 4位二进制代码编码为{0000, 0001, , 1111}，对

应于{0°, 22.5°, , 337.5°}极化状态。因此 16单元天线阵

列的极化状态配置就被编码为 64位二进制代码。当期望

LP 为(90°, 0°)、(90°, 30°)、(90°, 45°)、(90°, 60°)和(90°, 

90°)时，将优化获得的阵列极化状态配置存储在表 5中。

当在不同期望极化下测试该MLPR天线阵列时，通过相应

的二进制代码控制FPGA给直流电路供电，因此阵列的极

化状态就可以实现切换。当阵列分别工作在上述5个极化

状态配置下时，阵列在5 GHz的仿真和测试的增益方向图

如图 12所示。需要注意的是，与图 9和图 10中的仿真方

向图不同（阵列在HFSS仿真模型中是由16个同轴端口馈

电的），图12中所展示的仿真方向图是全波仿真，由等分

功率分配器馈电的阵列模型获得。因此，图 12中的仿真

方向图与图9、图10中的仿真方向图之间存在很小的差异。

从图12的结果可以发现，对于这5个期望的LP，当阵列在

优化后的极化状态配置下工作时，可以生成具有相对低的

SLL的辐射方向图。将该MLPR天线阵列仿真和测试的

SLL、XPL以及5 GHz处的增益展示在表6中。可见，对于

表2　当期望极化为(90°, 30°)时，MLPR天线阵列在初始步骤和三个优化

步骤中综合和实际的阵列方向图的最大SLL和XPL

k

0

1

2

3

Synthesized results (dB)

SLL

‒

−17.88

−17.42

−17.70

XPL

‒

−17.92

−17.40

−17.31

Simulated results (dB)

SLL

−13.39

−14.96

−16.57

−17.61

XPL

−14.73

−16.80

−16.66

−17.26

表1　当期望极化为(90°, 30°)时，提出的方法在初始步骤和三个优化步骤中获得的极化状态配置

k

0

1

2

3

16-element polarization state (° )

1

22.5

22.5

45.0

45.0

2

22.5

−45.0

−22.5

−22.5

3

22.5

67.5

22.5

22.5

4

22.5

22.5

22.5

22.5

5

22.5

45.0

45.0

45.0

6

22.5

22.5

22.5

22.5

7

22.5

22.5

22.5

22.5

8

22.5

22.5

22.5

22.5

9

22.5

22.5

22.5

45.0

10

22.5

22.5

22.5

22.5

11

22.5

45.0

45.0

45.0

12

22.5

22.5

22.5

22.5

13

22.5

45.0

67.5

90.0

14

22.5

    0

−45.0

−45.0

15

22.5

67.5

90.0

90.0

16

22.5

22.5

22.5

  0

图 10. MLPR 天线阵列综合的 CoP 和 XP 方向图以及对应的由全波仿真获得的实际的方向图。（a）~（d）为在不同期望极化下获得的方向图：

（a）(90°, 0°)；（b）(90°, 45°)；（c）(90°, 60°)；（d）(90°, 90°)。
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这5个不同的期望LP，测试的SLL和XPL均优于−16.0 dB，

测试的增益高于16.7 dBi；不过，由于非理想的测试环境和

加工误差（比如焊接影响），测试的增益比仿真的低了

0.5~1.0 dB。尽管存在不完美，但测试的CoP和XP方向图

与仿真的结果基本是吻合的。

图13展示了阵列工作在上述5种优化的极化状态配置

下时的仿真和测试的反射系数、增益曲线以及辐射效率。

非均匀的单元极化状态分布可能会影响阵列的增益和带

宽，因此在图 13中还展示当全部单元极化状态分别为 0°

状态、45°状态和90°状态时的阵列的性能用作对比。这几

个均匀的极化状态配置在图中分别记作均匀(90°, 0°)状态、

均匀(90°, 45°)状态和均匀(90°, 90°)状态。从图13（a）中

可见，MLPR天线阵列的反射系数在不同的极化状态配置

下略有不同。阵列在不同状态下重叠的带宽约为 8.6%，

覆盖了 4.77~5.20 GHz。需要注意的是，由于阵列的馈电

网络是一个具有较宽带宽的并行网络，因此该阵列的带宽

主要受使用的单元天线的限制。从图13（b）可知，与仿

真的增益相比，阵列测试的增益降低了0.5~1 dB。在工作

频段内，阵列在均匀(90°, 0°)状态、均匀(90°, 45°)状态和

均匀(90°, 90°)状态下的实测增益范围为 15.22~17.92 dBi，

阵列在 5 个优化的极化状态配置下的实测增益范围为

14.84~17.53 dBi。与均匀极化状态下的阵列增益相比，优

化的极化状态配置下的阵列增益降低了0.4~0.7 dB。这是

因为具有不同极化状态的单元天线辐射场之间会发生抵

消，可能会对阵列的主极化增益产生负面影响。而

MLPR天线阵列在均匀极化状态配置下将产生−13.5 dB的

SLL。本文提出的方法为MLPR天线阵列提供了一种可选

的极化状态配置，可用于降低其 SLL。因此在实际应用

中，如果可以接受少量的增益损失，那么可以采用优化

的极化状态配置来降低阵列的SLL。如果−13.5 dB的SLL

是可以接受的，则可以选择使用均匀的极化状态配置，

以获取更高的增益。在工作波段内，阵列在优化的极化

状态配置下的实测辐射效率为 51.2%~62.64%，如图 13

（c）所示，这一指标略低于阵列处于均匀极化状态配置

的情况。

值得注意是，虽然本研究只提供了以上5种不同期望

极化的例子，但所提出的极化状态精炼优化策略可以使

MLPR天线阵列产生任何期望LP上的方向图。这与已报

道的大多数极化可重构天线阵列是不同的。如表 7所示，

已报道的极化可重构天线阵列主要包括右旋圆极化

图 11. 16 单元 MLPR 天线阵列原型及其控制电路的照片。（a）阵列的俯视图（未完全组装）；（b）阵列的底面视图；（c）阵列的 FPGA 控制板；

（d）组装的极化可编程阵列。

表3　当期望极化为(90°, 0°)、(90°, 45°)、(90°, 60°)和(90°, 90°)时，由提出的优化策略获得的MLPR天线阵列的极化状态配置

Pd

(90°, 0°)

(90°, 45°)

(90°, 60°)

(90°, 90°)

16-element polarization state (°)

1

    0

45.0

67.5

135.0

2

−45.0

67.5

45.0

    0

3

0

45.0

67.5

90.0

4

    0

67.5

67.5

−22.5

5

22.5

45.0

67.5

112.5

6

0

45.0

67.5

90.0

7

0

45.0

67.5

67.5

8

0

45.0

67.5

90.0

9

0

45.0

67.5

90.0

10

0

45.0

67.5

90.0

11

0

45

45

90

12

−22.5

22.5

67.5

90.0

13

45.0

67.5

0

90.0

14

−90.0

−22.5

45.0

90.0

15

90.0

135.0

157.5

90.0

16

0

45.0

67.5

0

表4　当期望的极化为(90°, 0°)、(90°, 45°)、(90°, 60°)和(90°, 90°)时，由提

出的精炼优化策略得到的MLPR天线阵列方向图的SLL和XPL

Pd

(90°, 0°)

(90°, 45°)

(90°, 60°)

(90°, 90°)

Synthesized results (dB)

SLL

−17.53

−17.07

−17.59

−17.04

XPL

−17.39

−17.90

−17.57

−17.52

Simulated results (dB)

SLL

−17.30

−17.00

−17.53

−16.53

XPL

−17.66

−17.81

−17.46

−16.76
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（RHCP）和左旋圆极化（LHCP）[32]、LP/CP [33‒34]和

双LP [35‒36]可重构天线阵列，这些阵列只能实现少量的

极化状态。据了解，本文首次报道了仅需等分功率分配器

馈电的任意LP可重构阵列天线技术。此外，与参考文献

[32‒35]中报道的阵列相比，本文提出的MLPR天线阵列

可在没有激励幅度加权的情况下降低 3~4 dB的 SLL。而

且提出的16单元天线阵列的增益均高于表7中的文献报道

的 16单元阵列。本研究采用了FPGA存储不同期望LP下

优化获得的极化状态配置，因此，该MLPR天线阵列可根

据实际应用中对阵列极化的要求，电控地切换到合适的极

化状态配置上。

5. 讨论

如第2.1节所述，本研究提出的MLPR天线阵列有MN

个极化状态配置，其中M是单元的极化状态数目，N是阵

列单元数目。因此，单元的极化数目越多或单元数量越

大，阵列可能实现的极化状态配置就越多。这样，阵列就

更有可能通过优化单元极化状态的方式在期望极化方向上

获得更好的方向图性能。为了研究使用不同的N和M对实

图12. 不同期望极化下的MLPR天线阵列的测试和仿真的方向图。（a）(90°, 0°)；（b）(90°, 30°)；（c）(90°, 45°)；（d）(90°, 60°)；（e）(90°, 90°)。

表5　当期望极化为(90°, 0°)、(90°, 30°)、(90°, 45°)、(90°, 60°)和(90°, 90°)时，得到的极化状态配置的二进制码

Pd

(90°, 0°)

(90°, 30°)

(90°, 45°)

(90°, 60°)

(90°, 90°)

Polarization state configuration codes

1

0000

0010

0010

0011

0111

2

1101

1110

0011

0010

0000

3

0000

0001

0010

0011

0101

4

0000

0001

0011

0011

1110

5

0001

0010

0010

0011

0110

6

0000

0001

0010

0011

0101

7

0000

0001

0010

0011

0011

8

0000

0001

0010

0011

0101

9

0000

0010

0010

0011

0101

10

0000

0001

0010

0011

0101

11

0000

0010

0010

0010

0101

12

1110

0001

0001

0011

0101

13

0010

0101

0011

0000

0101

14

1010

1101

1110

0010

0101

15

0101

0101

0111

0111

0101

16

0000

0001

0010

0011

0000

表6　当期望极化为(90°, 0°)、(90°, 30°)、(90°, 45°)、(90°, 60°)和(90°, 90°)时，MLPR天线阵列在5 GHz的仿真和测试的SLL、XPL和增益

Pd

(90°, 0°)

(90°, 30°)

(90°, 45°)

(90°, 60°)

(90°, 90°)

Simulated results

SLL (dB)

−16.80

−17.36

−17.07

−16.91

−16.43

XPL (dB)

−18.56

−16.59

−18.02

−17.34

−16.46

Realized gain (dBi)

17.683

17.671

17.299

17.425

17.522

Measured results

SLL (dB)

−16.58

−16.55

−16.78

−16.81

−16.09

XPL (dB)

−16.72

−16.15

−16.70

−16.72

−16.03

Realized gain (dBi)

16.854

16.737

16.709

16.782

16.743
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现的 SLL和XPL的范围的影响，本文考虑几种不同的N

和M组合的情况。为简化讨论，这里不考虑互耦的影响。

这样一来，如2.2节所述，阵元极化状态的切换就相当于

将阵元绕其中心旋转一定角度。此外，本研究选择采用旋

转理想偶极天线的方向图来模拟不同极化状态下的单元方

向图。因此，对于在 S1 ´N 极化状态配置下工作的阵列，

可以很容易地推导出其第n单元的矢量方向图（模拟为旋

转的理想偶极子）[46]，并由如下公式给出：

ì

í

î

ï

ï
ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

Enθ (θϕ)=
cos ( )π

2
sin θ cos ( )ϕ - φn cos θ cos ( )ϕ - φn

1 - sin2θcos2( )ϕ - φn

eθ

Enϕ (θϕ)=
cos ( )π

2
sin θ cos ( )ϕ - φn sin ( )ϕ - φn

1 - sin2θcos2( )ϕ - φn

eϕ

（15）
式中，φn表示第 n单元的极化方位角。通过将方程（15）

代入方程（4），该阵列的矢量方向图可以写成如下形式：

图13. MLPR天线阵列在5种优化极化状态配置和均匀(90°, 0°)状态、均匀(90°, 45°)状态和均匀(90°, 90°)状态下的测试和仿真的性能。（a）反射系数；

（b）实际增益；（c）辐射效率。

表7　本文提出的阵列与已报道的极化可重构天线阵列之间的性能比较

Ref.

[32]

[33]

[34]

[35]

[36]

This 

work

Element antenna type

Polarization reconfigurable CP an‐

tenna

Ring slot substrate integrated 

waveguide cavity patch antenna

Microstrip antenna

Reconfigurable aperture-fed patch 

antenna

Dual-polarized slot-ring antenna

MLPR antenna

Number of 

elements

4 × 4

2 × 2

4 × 4

1 × 4

2 × 2

1 × 16

Feed network

Single port

Power divider with 90° 

phase shifters

Butler matrix

Equal power divider

10 Ports with transmit‐

ter and receiver modules

Equal power divider

Polarization 

states

RHCP/LHCP

0° LP, 90° LP, 

LHCP, RHCP

0° LP, 90° LP, 

LHCP, RHCP

+45° LP, −45° 

LP

Dual LP

Arbitrary LP

Peak gain 

(dBi)

15.50

10.30

14.50

13.50

2.40/3.10

17.34‒

17.53

Maximum 

SLL (dB)

−11.20

−11.00

−12.00

−12.50

‒

− 16.81 ‒

−16.09

Maximum 

XPL (dB)

−13.00

−20.00

−16.30

−10.00

−12.00

−16.03

Overlapped frequen‐

cy band (GHz)

2.53‒2.57

5.30‒6.10

5.00‒5.80

2.25‒2.47

1.80‒3.70/4.50‒

8.20

4.77‒5.20
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ï

Fθ( )θϕ ; S1 ´N =

∑
n = 1

N cos ( )π
2

sin θ cos ( )ϕ - φn cos θ cos ( )ϕ - φn

1 - sin2θcos2( )ϕ - φn

ejβxncosϕsinθeθ

Fϕ( )θϕ ; S1 ´N =

∑
n = 1

N cos ( )π
2

sin θ cos ( )ϕ - φn sin ( )ϕ - φn

1 - sin2θcos2( )ϕ - φn

ejβxncosϕsinθeϕ          

（16）
然后，使用方程（8）中的适应度函数和BGA来优化

阵列的阵元极化状态配置。对于以下所有例子，设置期望

的极化为(90°, 30°)，优化目标为 SLL = −20 dB 和 XPL = 

−20 dB。为了避免随机优化算法的偶然性，本研究对每种

N和M的组合执行 200次BGA优化。在图 14中给出了当

M = 4、6、8和 10时，阵列在 200次优化中实现的 SLL、

XPL和增益，其中单元数目固定为N = 16。如图 14（a）

所示，随着M从4变为8，获得的SLL逐渐降低。但是，当

M从8增加到10时，阵列的SLL并没有得到太大改善。如

图14（b）所示，阵列在M = 6时获得的XPL比在M = 4时

低了约0.8 dB。当单元极化状态的数量M从6增加到8或10

时，阵列的XPL并没有太大改善。从图14（c）可以看出，

当M从4增加到8时，获得的增益提高了大约0.5 dB。在这

些例子中，阵列在 200次优化中获得的最佳SLL、XPL和

增益分别为：M = 4时为−17.04 dB、−17.47 dB和14.37 dBi；

M = 6时为−17.81 dB、−18.46 dB和 14.72 dBi；M = 8时为

−18.50 dB、−18.72 dB和14.80 dBi；M = 10时为−18.43 dB、

−18.62 dB和14.82 dBi。图15给出了在N = 8、16和24时，

阵列在200次优化中实现的SLL、XPL和增益，其中单元

极化状态数目固定为M = 8。可以看出，当N从 8增加到

24时，阵列可以实现越来越好的SLL和XPL。同时，阵列

的增益也随着单元数目的增加而提高。阵列在200次优化

中获得的最佳 SLL、XPL 和增益分别为：N = 8 时为

−16.71 dB、−16.34 dB和11.80 dBi；N = 16时为−18.34 dB、

−18.59 dB和14.80 dBi；N = 24时为−19.53 dB、−19.49 dB

图14. 当M = 4、6、8和10时，获得的SLL（a）、XPL（b）和增益（c），其中单元数量固定为N = 16。对于每个不同的M，都执行了200次BGA优化。

图15. 当N = 8、16和24时，获得的SLL（a）、XPL（b）和增益（c），单元极化状态数目固定为M = 8。对于每个不同的N，都执行了200次BGA优化。

表8　在各种(N, M)组合下的200次BGA优化中获得的最佳SLL、XPL和增益

N

8

16

24

SLL (dB), XPL (dB), gain (dBi)

M = 4

(−15.03, −16.45, 11.33)

(−17.04, −17.47, 14.37)

(−18.67, −18.70, 16.37)

M = 6

(−16.45, −16.68, 11.81)

(−17.81, −18.46, 14.72)

(−19.33, −19.64, 16.78)

M = 8

(−16.71, −16.34, 11.80)

(−18.34, −18.59, 14.80)

(−19.53, −19.49, 16.73)

M = 10

(−16.54, −17.17, 11.79)

(−18.43, −18.62, 14.82)

(−19.71, −19.72, 16.75)
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和16.73 dBi。把在不同N和M组合下阵列在200次优化中

获得的最佳SLL、XPL和增益汇总在表8中，其中N和M

的范围分别为[8, 16, 24]和[4, 6, 8, 10]。以上结果可作为读

者在选用本文提出的方法时的一个参考。

6. 总结

本文提出了一款新颖的极化可编程阵列天线。该阵列

由16个天线单元组成，每个天线单元具有8种可选的离散

的极化状态，且由FPGA控制切换。通过有效的策略来获

取近似天线的矢量方向图并用BGA优化单元极化状态配

置，该阵列可以产生任何期望的LP上约束SLL和XPL的

方向图。
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