
     

第3章

CHAPTER
 

3

基本微波元件和阻抗变换器

    

第1章、第2章中分别讨论了微波传输线的基本理论和各种具体形式的微波传输线,本
章介绍微波电路中基本元件的构成方法和阻抗变换器的设计方法。

3.1 概论

在微波技术中,除了需要利用微波传输线来传输微波能量外,还需要有微波元件来对微

波进行各种控制或变换,如控制波的振幅、频率、相位,变换波的极化方式等。
微波元件从外形到内部结构都与我们熟悉的集中参数电路元件完全不同,因为随着工

作频率的升高,电路的概念发生了由集中参数到分布参数的转变,一段适当长度的终端短路

或开路传输线可以起着电感、电容或LC 谐振回路的作用。然而,微波元件虽然其外形、结
构与集中参数的电路元件差异甚大,但其物理本质却是相同的,即那些能吸收微波能量的装

置相当于电阻的作用,如衰减器和匹配负载等;
 

能局部集中磁场能量的装置相当于电感的

作用,如波导中的感性销钉和电感膜片等;
 

能局部集中电场能量的装置相当于电容的作用,
如波导中的容性螺钉和电容膜片等;

 

而能实现电、磁能量周期性变换的装置则相当于LC
振荡回路的作用,如特定长度的各种微波传输线及波导系统中用的谐振窗等。

对于均匀传输系统中引入某种不均匀性所构成的微波元件,多数情况下求其严格的场

解是困难的,工程上通常用等效电路来描述微波元件的主要特性。本章首先介绍几种常用

的电阻性元件和电抗性元件。

3.2 微波电阻性元件

常用 的 微 波 电 阻 性 元 件(Resistive
 

Component)有 衰 减 器 和 匹 配 负 载。衰 减 器

(Attenuator)是用来控制微波传输线中传输功率的装置,其通过对波的吸收、反射或截止来

衰减微波能量。匹配负载(Matched
 

Load)实质上也是一种衰减器,其作用是无反射地吸收

传输到终端的全部功率以建立传输系统中的行波状态。

3.2.1 吸收式衰减器

吸收式衰减器是在矩形波导中加入吸收片,利用吸收片吸收部分能量来实现衰减的。
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吸收片是一个涂有一层吸收物质(石墨或镍铬合金)的渐变刀形或两端呈尖劈形的介质片。
吸收片做成刀形或尖劈形的目的是使波导的等效阻抗逐渐变化以减小反射。图3.2-1(a)、
(b)、(c)分别给出了吸收片插入深度可调的刀形衰减器、吸收片固定的固定衰减器及吸收片

沿宽边方向可移动的可调衰减器的结构示意图,图3.2-1(d)为图3.2-1(c)的立体图。由于

吸收片与矩形波导中H10 模的电场力线平行,故其片上将有电流J=σE 流经吸收片,使一部

分电磁能量转化为热能,构成衰减。图3.2-1(a)所示衰减器是通过改变吸收片的插入深度而

改变衰减大小的。因为H10模的电场沿波导宽边的分布是中间强、两边弱,于是在图3.2-1(c)
中,吸收片位于波导中央位置时衰减最大,移至窄壁时衰减最小。

图3.2-1 吸收式衰减器

3.2.2 极化衰减器

图3.2-2(a)给出了旋转极化式衰减器的结构示意图。它由3段波导组成,两端分别为

具有平行于波导宽壁放置吸收片的矩-圆过渡波导段和圆-矩过渡波导段,它们是固定的;
 

中

间一段为内部放有吸收片“2”的传输 H11 模的圆波导,吸收片可以与圆波导一起旋转,吸收

片“2”的旋转角θ不同,衰减量就不同,其工作原理可由图3.2-2(b)所示的电场变化过程来

图3.2-2 极化式衰减器及各段波导中电场的示意图

解释。矩形波导的H10 波在矩-圆过渡波导中激励垂直极化的H11 波,其电场E1 垂直于吸

收片“1”的平面,这时没有电场的平行分量,故吸收片“1”并不衰减,只起固定极化方向的作

用。当波进入圆波导后,如吸收片“2”相对水平面旋转了角度θ,这时E1 可分解为平行于吸

收片和垂直于吸收片的两个分量,即
E∥=E1sinθ
 
E⊥=E1cosθ (3.2-1)
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当吸收片有足够的衰减量时,则平行于吸收片“2”平面的电场能量将全部被吸收,而垂直于

吸收片“2”平面的电场则无衰减地通过。当到达圆-矩过渡波导时,E⊥分解成垂直于吸收片

“3”平面和平行于吸收片“3”平面的两个分量。平行于吸收片“3”平面的分量被吸收,而垂直

的场分量可无衰减地通过,且在矩形波导中激起H10 波,其电场为

E2=E⊥cosθ=E1cos
2θ (3.2-2)

由于功率正比于电场强度的平方,故衰减量按定义为

L=10lg
P1
P2

=10lg
E1
E2  2=20lg

1
cos2θ

=-40lgcosθ  (dB) (3.2-3)

可见,当三个吸收片足够大时,衰减器的衰减量只与吸收片的旋转角度θ有关,故可作为标

准衰减器。

3.2.3 截止式衰减器

截止式衰减器是利用波导的截止特性做成的。图3.2-3(a)是一种截止式衰减器的结构

示意图。这种截止式衰减器的主体是一段处于截止状态的圆波导,此时需要选择圆波导的

半径满足截止条件:
 

λ>(λc)H11。由于 H11 模是圆波导中的最低模式,故如果 H11 模被截

止,则其他所有高次模全被截止。输入同轴线在圆波导的始端激励起截止场,这种截止场的

磁场沿圆波导纵向(z方向)呈指数律衰减,即 H∝e-αz,其中衰减常数为

α=
2π
λ

λ
λc  2-1≈

2π
λc
 (λ≫λc) (3.2-4)

输出同轴线通过一个小环与圆波导磁耦合,圆波导中的截止场激励小环,使得一部分功率进

入输出同轴线中,这部分功率正比于小环所在处的磁场强度的平方,即P∝e-2αz。
设小环位于z=0处时,通过小环耦合到输出同轴线中的功率为P(0)=P0。当通过调

节机构使小环和输出同轴沿z方向移动到z=l处时,输出同轴线中的功率为

P2=P(l)=P0e-2αl (3.2-5)
故这时相对于输入功率P1 的衰减量为

L(l)=10lg
P1
P2

=10lg
P1
P0
·

P0
P(l)

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 =10lg

P1
P0

+lg
P0

P(l)
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁

=L(0)+10lge2αl=L(0)+8.68αl (dB)

(3.2-6)

式中,L(0)=10lg
P1
P0
(dB),为z=0时的起始衰减量。

 

截止式衰减器有如下特点:
 

(1)
 

衰减量与移动距离之间呈线性关系,如图3.2-3(b)所示,并且衰减系数α 可由

式(3.2-4)算出,因此这种衰减器可作为标准衰减器。
(2)

 

当λ≫λC 时,衰减系数α很大,移动不太长的一段距离就可得到很大的衰减量。
(3)

 

由于截止波导中不存在吸收性材料,故其衰减不是由于损耗而是由于反射所引起

的。由于圆波导输入、输出端反射都很大,因此无论对输入同轴线还是输出同轴线而言都是

严重失配的。
为了改善输入端的匹配,在输入同轴线的终端接以匹配负载;

 

为了改善输出端的匹配,
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图3.2-3 截止式衰减器及其衰减量的变化曲线

在小环上装有一个电阻,使其阻值R=Z0。经如此改善后的输入、输出同轴线几乎都接近

匹配。

3.2.4 匹配负载

匹配负载是一种接在传输系统终端的单端口微波元件,它能几乎无反射地吸收入射波

图3.2-4 矩形波导小功率匹配负载

的全部功率。图3.2-4所示是一种矩形波导小功率匹

配负载,它是内置有吸收片的终端短路的一段波导。
吸收片的存在对波导系统来说是引入了一种不连续

性,为了尽量减小反射,吸收片应做成尖劈形,且其长

度应为1/2波长的整数倍。这样可使吸收片在斜面

上的每一点引起的电磁波的反射都能被与其相距1/4
波长的另一点引起的反射所抵消,从而使波导系统得

到良好的匹配。

3.3 微波电抗性元件

严格来说,在微波波段不存在像低频电路中那样的集中参数的电感(Inductance)和电

容(Capacitor)。因为狭义概念的集中参数电感(或电容)指的是在某一个区域中只含有磁

能(或只含有电能),而微波信号是交变电磁场,电场和磁场是铰链在一起的,所以没有单独

的电场区域或磁场区域。但如果将狭义概念的集中参数的电感和电容从能量的角度推广,
即认为如果在某区域磁场储能大于电场储能,则可等效为电感;

 

如果在某区域电场储能大

于磁场储能,则可等效为电容,这样就可实现微波波段的电感和电容了。
 

可以证明,微波传输线中传输模所携带的电场能量和磁场能量是相等的,而截止模所含

电能和磁能是不均衡的。若截止模为TE模,则其磁能大于电能;
 

若截止模为TM模,则其

电能大于磁能。据此,可在传输系统中人为引入某些不均匀性,则在不均匀性区域将激发起
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高次截止模。若高次截止模为TE模,则不均匀性区域可等效为一电感;
 

若高次截止模为

TM模,则不均匀性区域可等效为一电容。下面介绍几种常用的波导电抗元件和微带电抗

元件。

3.3.1 波导不连续性及波导元件的实现方法

波导中的不连续性(Discontinuity)及常用的波导元件主要有膜片、谐振窗、波导阶梯、
销钉和螺钉。下面分别进行介绍。

1.
 

膜片

膜片通常有电容膜片和电感膜片两种形式。图3.3-1所示为电容膜片,其中,图3.3-1(a)、
(b)所示为对称电容膜片;

 

图3.3-1(c)、(d)
 

所示为非对称电容膜片。由于在波导中插入膜

片使波导中产生了不连续性,因此,在膜片附近要产生高次模,这些高次模与主模叠加应满

足膜片处的边界条件。对于对称电容膜片,由图3.3-1(a)左上角所示的膜片处的电场分布

可见,膜片处电场有纵向分量,而原主模-TE10 模中并不含有纵向电场分量,所以,膜片处的

纵向电场分量是由高次模提供的,且高次模应为TM模,不能传输,储存在膜片附近。由于

TM模的电能大于磁能,即在膜片附近储存的电能大于磁能,故相当于一个电容,称为电容

膜片。由于膜片起分流作用,故该膜片为并联电容,其等效电路如图3.3-1(e)所示。

图3.3-1 电容膜片及等效电路

对称电容膜片的归一化电纳可由下式近似计算

bc=
Bc
Y0

=
4b
λg
lncscπ

 

d
2b  +2πtλg

b
d -

d
b  

 

(3.3-1a)

式中,Y0 为波导的等效特性导纳,λg 为波导波长,a、b分别为波导的宽、窄边尺寸,t为膜片

厚度,d 的意义见图3.3-1(a)、(b)。
实际中所用膜片厚度t通常很小,可以忽略,此时对称电容膜片的归一化电纳计算公式
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简化为

bc=
Bc
Y0

=
4b
λg
lncscπ

 

d
2b  (3.3-1b)

  对于图3.3-1(c)、(d)所示的非对称膜片,利用镜像法,可把其等效为2b 和2d 的对称

膜片,故也可等效为一个并联电容,零厚度非对称电容膜片的归一化容纳可由下式确定[3]。

bc=
Bc
Y0

=
8b
λg
lncscπ

 

d
2b  (3.3-2)

  图3.3-2所示为电感膜片,其中,图3.3-2(a)、(b)所示为对称电感膜片;
 

图3.3-2(c)、
(d)所示为非对称电感膜片。对于对称电感膜片,因为主模-TE10 模在膜片处有平行于膜片

的电场(如图3.3-2(a)所示),所以,为满足膜片处的边界条件,在膜片处会产生新的TE模,
其电场在膜片处的方向与原TE10 模的电场方向相反,且相互抵消,从而满足膜片处的边界

条件。新产生的TE模是高次模,不能传输,储存在膜片附近。TE模的磁能大于电能,即储

存在膜片附近的磁能大于电能,故相当于一个电感,称为电感膜片。由于该膜片起分流作

用,故可等效为并联电感,如图3.3-2(e)所示。

图3.3-2 电感膜片及等效电路

对称电感膜片的等效归一化电纳可由下式近似计算

bL=
BL

Y0
=-

λg
acot

2 π(d-t)
2a

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.3-3a)

对于零厚度膜片,上式简化为

bL=
BL

Y0
=-

λg
acot

2 πd
2a  (3.3-3b)

对于非对称电感膜片,同理可知,其也可等效为一个并联电感。零厚度非对称电感膜片的归

一化电纳可由下式计算[4]

bL=
BL

Y0
≈-

λg
a 1+csc2

πd
2a  cot2πd2a (3.3-4)
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  【例3.3-1】 一个喇叭天线由标准矩形波导BJ-100馈电,传输TE10 模,波长为3cm,喇

叭天线的归一化输入阻抗􀭺ZL=(0.8+j0.6)Ω。
(1)

 

若用一对称电容膜片进行匹配,如图3.3-3(a)所示,求电容膜片接入处到喇叭天线

的距离L 及膜片尺寸d 的值。(假设膜片厚度t=0)

图3.3-3 喇叭天线-馈电系统及等效电路

(2)
 

若采用对称电感膜片进行匹配,则L 及d
各为多少? (假设膜片厚度t=0)

解:
 

查附录B可知,标准矩形波导BJ-100的尺

寸为a×b=2.286×1.016cm2。由λ=3cm 和

TE10 模 的 单 模 传 输 条 件 1.5cm=
λ
2 <a=

2.286cm<λ=3cm可知,可以实现单模传输。

TE10 模的波导波长为

λg=
λ

1-
λ
2a  2

=
3

1-
3

2×2.286  2
cm

≈3.976cm
  图3.3-3(a)所示的喇叭天线-馈电系统可等效

为图3.3-3(b)。由图3.3-3(b)可知,该馈电网络中

的匹配器的工作原理与1.6.2节的并联单支节匹

配器的匹配思想类似,只是这里用膜片的电纳抵消参考面A-A1 处导纳的虚部,而非并联分

支,所以相应的公式这里也适用。
若采用并联终端开路分支的计算公式,则

Li=dmin+d0i (i=1,2)

因为􀭺ZL=0.8+j0.6,故

ΓL=
􀭺ZL-1
􀭺ZL+1

=
(0.8+j0.6)-1
(0.8+j0.6)+1

=
1
3e

j
π
2

由式(1.4-34)得波节点到负载的距离dmin 为

dmin=
φL
2β

+
λg
4=

π/2
2×2π

λg+
λg
4=0.375λg

ρ=
1+

1
3

1-
1
3

=2

由式(1.6-21a)、式(1.6-23a)得d0 的两组解分别为

d01=
λg
2πarctan

1

ρ  ≈0.1λg
d02=

λg
2πarctan

-1

ρ  ≈-0.1λg

由式(1.6-20b)、式(1.6-22b)可得A-A1 处所呈现的对应的归一化电纳分别为
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jb1=jtanβl1=jρ-1

ρ
=j0.707 (容性)

jb2=jtanβl2=j
1-ρ
ρ

=-j0.707 (感性)

  (1)
 

对于容性电纳,取

L=L1=0.375λg+0.1λg=0.475λg≈1.889cm
若采用对称电容膜片,由式(3.3-1b)得电容膜片引入的归于一化电纳为

bc=
Bc
Y0

=
4b
λg
lncscπd2b  =4×1.016

3.976 lncsc
πd
2b  =1.022lncscπd2b  

令

bc=1.022lncsc
πd
2b  =b1=0.707

得

πd
2b ≈

π
6

d=
b
3 ≈0.339cm

  (2)
 

对于感性电纳,取

L=L2=0.375λg-0.1λg=0.275λg=1.093cm
若采用对称电感膜片,利用式(3.3-3b),并令

 

bL=
BL

Y0
=-

λg
acot

2 πd
2a  =-

3.976
2.286cot

2 πd
2×2.286  =b2=-0.707

得

d≈1.46cm
2.

 

谐振窗

将电容膜片和电感膜片组合在一起便得到图3.3-4(a)、(b)所示的具有矩形窗口形状

的膜片,其等效电路如图3.3-4(c)所示,是一个并联谐振电路,故称为谐振窗。当输入信号

频率正好等于其谐振频率时,信号可以无反射地通过谐振窗;
 

当信号频率不等于其谐振频

率时,由于谐振窗具有感性或容性而产生反射。

图3.3-4 谐振窗及等效电路

求谐振窗的谐振频率很困难,一般是从阻抗匹配的角度进行求解(因为阻抗匹配时同样

没有反射,对应于谐振电路谐振的情况),此时可把膜片看成是宽a'、高b'、长t的小波导,
该小波导与原大波导匹配的条件是等效特性阻抗相等,即
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b
a

 η1

1-
λ1
2a  2

=
b'
a'

 η2

1-
λ2
2a'  2

(3.3-5)

式中,η1=
μ1
ε1
,λ1=

λ0
εr1
;

 

η2=
μ2
ε2
,λ2=

λ0
εr2
。μ1、ε1 和μ2、ε2 分别为大、小波导中填

充媒质的磁导率和介电常数。
当大波导中填充空气、小波导中填充相对介电常数为εr的介质时,上式变为

b
a

 η0

1-
λ0
2a  2

=
b'
a'

 1
εr

 

η0

1-
λ0
εr

 

1
2a'  

2
(3.3-6a)

即

b
a

 1

1-
λ0
2a  2

=
b'
a'

 1

εr-
λ0
2a'  2

(3.3-6b)

如果给定了a'、b'、εr、a、b,则可解得

λ0=2a'
 

εr-
a
a'  2

 

b'
b  2

1-
b'
b  2

 

(3.3-7)

因为上式是在谐振窗无反射(即谐振)状态下得到的,所以由上式可得谐振窗的谐振频率

fr为

fr=
c
λ0

=
c

 

2a'

1-
b'
b  2

εr-
a
a'  2

 

b'
b  2

(3.3-8)

当传输信号的工作频率f 等于fr时,谐振窗对通过的波没有反射;
 

当工作频率f 不等于

fr时,则产生反射。值得注意的是式(3.3-8)是在大波导中填充空气、小波导中填充相对介

电常数为εr的介质的条件下得出的。若条件发生变化,则式(3.3-8)也应作相应变化。

图3.3-5 含有谐振窗的雷达天线收发开关

上述分析是近似的,且当窗口较大时近似程度较好。谐振窗的厚度在上面的式子中没

有反映出来,而实验证明谐振窗的厚度对其匹配

性能影响较大,因此,上面的公式只能用于估算。
谐振窗在实际中有很多应用,图3.3-5所示

是其在雷达天线收、发开关中的应用。当发射

机发射的大功率信号经过单向器输入到由介质

封闭的谐振窗I时,大功率信号将使两封闭谐振

窗之间的高频放电气体放电,在谐振窗附近形

成导电层而封闭谐振窗,使之成为短路面而把

入射的大功率信号反射回去。由于发射机端接

有单向器,所以反射回来的信号全部进入天线



102  

发射出去,而不会进入发射机;
 

当天线接收小功率信号时,由于单向器的作用,信号只能从

接收机通道输出。由于此时信号功率较小,不会使高频放电气体放电。当接收信号频率等于

fr时,谐振窗并联谐振,两介质填充谐振窗之间隔成的空间对接收信号没有影响,使接收信号

能顺利地进入接收机而被接收;
 

当接收信号频率不等于fr时,谐振窗等效为一个电抗,对信

号有反射作用,被接收机接收的能量很小。因此,谐振窗在此结构中起到了滤波的作用。因为

两介质填充谐振窗所隔空间起到了收、发开关的作用,故称为天线收、发开关,简称TR管。

3.
 

波导阶梯

图3.3-6所示波导阶梯发生在波导中电场所在的面,故称为E面阶梯;
 

图3.3-7所示波

导阶梯发生在波导中磁场所在的面,故称为H面阶梯。波导阶梯的不连续性可用类似于膜

片的方法进行分析,下面以E面阶梯为例进行简单介绍[4]。

图3.3-6 E面阶梯及等效电路

图3.3-7 H面阶梯及等效电路

对于图3.3-6(a)所示的对称E面双阶梯,比较图3.3-6(a)和图3.3-1(a)的电场分布可

知,对称E面双阶梯的电场分布(忽略右侧a×b'波导内的边缘场)与对称电容膜片一半的

场分布相同,因而其也可等效为一个并联电容,如图3.3-6(b)所示,且其容纳为膜片容纳的

一半。于是,由式(3.3-1b)可得对称E面双阶梯的归一化容纳计算公式为
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bc双阶梯 =
Bc
Y0

=
2b
λg
lncscπb'2b  (3.3-9)

  对于图3.3-6(c)所示的E面单阶梯,阶梯处的场分布(忽略右侧a×b'波导内的边缘

场)与非对称电容膜片一半的场分布相同,因而其也可等效为一个并联电容,如图3.3-6(d)
所示,且其容纳为非对称电容膜片容纳的一半,即E面单阶梯的归一化容纳可由下式确定

bc单阶梯 =
Bc
Y0

=
4b
λg
lncscπb'2b  (3.3-10)

H面波导阶梯与感性膜片的情况类似,但应注意,波导的等效特性导纳和波导波长在阶梯

两侧是不等的。

4.
 

销钉

在波导中垂直波导壁放置并且两端与波导壁相连的金属圆棒称为销钉。销钉类似于波

导膜片,也相当于在波导中引入了并联电纳,也有感性和容性两种类型。

1)
 

感性销钉

垂直于波导宽壁放置的销钉与电感膜片一样,也具有感性,故称为感性销钉。图3.3-8(a)
所示为单电感销,图3.3-8(b)所示为三电感销,它们都可以等效为图3.3-8(c)所示的并联电

感。销钉的归一化电纳与棒的粗细有关,棒越粗,电感量越小,其归一化电纳就越大;
 

同样

粗细的棒,根数越多,相对电纳就越大。

图3.3-8 波导中的电感销及等效电路

单销钉的归一化电纳可近似由下式计算[3]

bL=
BL

Y0
≈-
2λg
asin

2πx0
a ln2a

πrsin
πx0
a  -2sin2πx0a

􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁

-1
(3.3-11)

式中,Y0 为波导的等效特性导纳,r为销钉的半径,λg为波导波长,a 为波导的宽边尺寸,x0
为销钉与波导窄壁的间距。

在图3.3-8(a)中,对于处于波导宽壁中央的单电感销(x0=a/2),其归一化电纳计算公

式简化为

bL=
BL

Y0
≈-
2λg
a ln2aπr  -2􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 -1
(3.3-12)

对于图3.3-8(b)所示等间距放置的三电感销,其归一化电纳可由以下公式近似计算

bL=
BL

Y0
≈-

4λg

aln
a

24.66r  +40.4a
2

1000λ2
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁

(3.3-13)

式中,λ为工作波长。
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  2)
 

容性销钉

垂直于波导窄壁放置的销钉与电容膜片一样,也具有容性,故称为电容销钉。图3.3-9(a)
所示的电容销钉可等效为图3.3-9(b)所示的并联电容。同样,销钉越粗,根数越多,引入的

图3.3-9 波导中的电容销钉及等效电路

电纳就越大。但是,电容销钉在波导中的位置与

引入电纳的大小无关,这是因为波导中的TE10
模的场沿窄边方向均匀分布,所以电容销钉不论

处在什么位置,对场的影响都是一样的。电容销

钉的归一化电纳可由下式近似计算[5]

bc=
Bc
Y0

=
4π2r2

λgb
(3.3-14)

5.
 

螺钉

由于膜片和销钉具有电容或电感特性,因此常用膜片和销钉进行匹配。但是,膜片和销钉

在波导中的位置一旦固定,就不容易再进行调整,因而使用起来很不方便。但是图3.3-10所

示的螺钉却调整方便,故经常用作调谐和匹配元件。

图3.3-10 波导中的螺钉及其电纳性质的变化

改变螺钉旋入波导的深度h,即可改变螺钉电纳的大小和性质,如图3.3-10所示。当

螺钉插入波导时,由于波导宽壁上的轴向电流进入螺钉要产生附加磁场,故而螺钉具有电感

特性;
 

由于螺钉附近电场较为集中,故而螺钉又具有电容特性,显然,该电感与电容为串联

关系,因此,螺钉通常可等效为并联于波导中的LC 串联谐振电路,如图3.3-10(a)所示。由

于串联谐振电路的阻抗为:
 

jωL+1/(jωC),故当h<λ/4(L 和C 都较小)时,电感的影响较

小,电容起主要作用,故可等效为一个并联电容,如图3.3-10(b)所示;
 

当h>λ/4(L 和C 都

较大)时,电感的影响较大,电容的影响较小,故可等效为一个并联电感,如图3.3-10(c)所示;
 

当h≈
λ
4

时,电感与电容的作用相当,此时螺钉可等效为串联谐振电路,如图3.3-10(a)所示。

由于螺钉主要是作调谐和匹配用,因而一般不需计算其电纳的具体大小,只需要了解螺

钉的电纳特性随螺钉旋入深度变化的大致规律即可。

3.3.2 微带不连续性及微带元件的实现方法

1.
 

微带不连续性

  1)
 

微带线的开路端

微带线的开路端是通过将微带线的导体带条切断而形成的,如图3.3-11(a)所示。
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然而,这种开路端并非是理想的开路,在它的开路端有边缘场存在,在忽略其辐射损耗

时,这种边缘效应可以用一个接地电容来等效,如图3.3-11(b)所示。由理想开路线的输

入阻抗表达式(1.4-16)可知,小于λ/4的理想开路线的输入阻抗呈容性,故该边缘电容可

图3.3-11 微带开路终端及等效电路

用一段长Δl<λ/4的理想开路短截线来等效,如图

3.3-11(c)所示。

Δl的值可由下列近似公式计算

Δl=0.412h
εe+0.3

εe-0.258  W/h+0.264
W/h+0.8  

(3.3-15)
式中,εe 为微带线的有效相对介电常数;

 

W 和h 分

别为导体带条宽度和介质基片厚度。实际中也经常

采用Δl=0.33h 作近似值。

2)
 

微带线阶梯

当中心导体带条宽度不等的两根微带线相接时,
在中心导体带条上就出现了阶梯。这种不连续性会

引起高次模,可用传输线上串联的一个电感和两段传

输线来表示,如图3.3-12所示[4]。

图3.3-12 微带阶梯及等效电路

微带线可以等效成为平板传输线,平板传输线的平板宽度D 可由下式计算

D1=
120πh

Z01 εe1

D2=
120πh

Z02 εe2

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.3-16)

式中,εe1 和εe2 分别是两段微带线的有效相对介电常数;
 

h 为微带基片厚度;
 

Z01 和Z02 分

别是两段微带线的特性阻抗,已知W1 和W2 后,可由式(2.7-5)或式(2.7-6)计算得出。
已知D1 和D2 后,图3.3-12(b)等效电路中的电路参数可由下式确定

X
Z01

=
2D1
λp1
lncscπ

2
D2
D1  

l=
2h
πln2

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.3-17)

  当基片厚度h 较小时,l较小,可以忽略,此时微带阶梯就等效为一个串联电感,且T和

T'面重合,便于设计。
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微带线阶梯还可以有其他等效方法,如图3.3-13所示[6]。在图3.3-13(b)中,等效参数

由下列公式确定

对于εr≤10,1.5≤W2/W1≤3.5的情况,有

Cs
W1W2

=(4.386lnεr+2.33)
W2

W1
-5.472lnεr-3.17 (pF/m) (3.3-18a)

  对于εr=9.6,3.5≤W2/W1≤10的情况,有

Cs
W1W2

=56.46ln
W2

W1  -44 (pF/m) (3.3-18b)

式(3.3-18a)误差在10%范围内,而式(3.3-18b)则优于0.5%。

L1
h =

Z01 εe1
Z01 εe1 +Z02 εe2

·
Ls
h

(3.3-19)

L2
h =

Z02 εe2
Z01 εe1 +Z02 εe2

·
Ls
h

(3.3-20)

式中

Ls
h =40.5

W2

W1
-1  -32.57lnW2

W1  +0.2W2

W1
-1  2(nH/m) (3.3-21)

  阶梯电感的影响还可以用长度为Δl的附加传输线段来表示,如图3.3-13(c)所示。Δl
由下式确定

Δl
h =

0.3
Z01 εe1 +Z02 εe2

·
Ls
h

(3.3-22)

实际应用时可根据需要选择方便的等效方式。

图3.3-13 微带阶梯不连续性及等效电路

图3.3-14 微带线的直角拐角

3)
 

微带线拐角及不连续性补偿

在微带电路中,为了改变电磁波的传输方向,需要用到微带拐角。图3.3-14(a)所示为

一种简单的直角拐角,在拐角处有寄生的不连续性电容,它是由拐角处的导带面积增大所引

起的。把直角拐角改成圆弧状(如图3.3-14(b)所示,
半径r≥3W)可消除不连续性的影响,缺点是会使它

占据的空间加大[7]。
在微带电路中,不连续性会引入寄生电抗,从而

会引起相位和振幅误差、输入与输出失配等现象。消

除这些影响的一种方法是前面所介绍的等效电路法,
即把不连续性等效的电抗包括到电路设计中,并通过
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调节其他的电路参量(如线的长度、线的特性阻抗,或用可调谐短截线等)来补偿不连续性的

影响。另一种方法是将导带不连续性处削角,以使不连续性的影响最小。图3.3-15(a)、
(b)

 

给出了直角拐角削角时两种情况下尺寸的确定方法。在拐角处削角可以降低拐角处多

余的电容效应,这种方法还可应用于任意张角的拐角,如图3.3-15(c)所示。其中,削角的

斜边长度的最佳值与微带线的特性阻抗和拐角有关,简单的近似处理方法是a=1.8W。

图3.3-15 微带不连续性的削角补偿法

削角的方法还可用来补偿阶梯和T型接头的不连续性,如图3.3-15(d)、(e)所示。
2.

 

微带元件实现方法

与波导元件一样,微带元件也是利用传输线中的不均匀性来实现的。下面分别介绍微

带电感、电容和谐振电路的实现方法。

1)
 

并联电感和并联电容的实现

由式(1.4-11)可得,一段长度为l、特性阻抗为Z'0的终端短路微带线的输入阻抗为

Zin=jZ'0tan
2π
λp

l  =jZ'0tanω
vp

l  =jX (3.3-23)
 

可知,当l<λp/4时,输入阻抗呈感性。但其电抗与频率的关系是非线性的,而集中参数电

感的电抗却与频率成正比,因此二者是有区别的。
但是当l≪λp时,式(3.3-23)可以近似为

Zin=jX ≈jZ'0
2π
λp

l=jZ'0
ω
vp

l (3.3-24)
 

此时,传输线的输入电抗就与频率近似呈线性关系了。由此可见,一段终端短路的微带传输

线段,当满足l≪λp时,其输入端可近似等效为一个集中参数的电感。例如,对于图3.3-16(a)
所示的微带电路,其传输线等效电路如图3.3-16(b)所示。当分支线长度l≪λp(一般取l为

λp/8~λp/10)时,其输入端可近似等效为一个并联的集中参数电感,如图3.3-16(c)所示。
同理,由式(1.4-16)可得,一段长度为l、特性阻抗为Z'0的终端开路微带线的输入导纳为

Yin=
1

-jZ'0cot
2π
λp

l  
=j
tan2πλp

l  
Z'0

=j
tanω

vp
l  

Z'0
=jB (3.3-25)
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图3.3-16 用终端短路线实现并联电感

当满足l≪λp时,其输入端可近似等效为一个集中参数的电容。例如,对于图3.3-17(a)所
示的微带电路,其传输线等效电路如图3.3-17(b)所示。当分支线长度l≪λp 时,其输入端

可近似等效为一个并联的集中参数电容,如图3.3-17(c)所示。

图3.3-17 用终端开路线实现并联电容

2)
 

串联电感和并联电容的实现

利用第5章将要介绍的网络理论可以证明,一段长为l、特性阻抗为Z0 的传输线(如
图3.3-18(a)所示)可等效为T型电路(如图3.3-18(b)所示)或Π型电路(如图3.3-18(c)所
示),它们的等效关系如下:

 

图3.3-18 传输线段及等效电路

T型

Z1=Z2=jZ0tanβ
 

l
2

Z3=-jZ0
1

sinβ
 

l

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3.3-26)

  Π型

Y1=Y2=jY0tanβ
 

l
2

Y3=-jY0
1

sinβ
 

l

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3.3-27)
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  可见,无论是T型电路还是Π型电路,当l≪λp 时,其串联元件均为电感,并联元件均

为电容,故可等效为图3.3-19所示的集中参数电路。

图3.3-19 传输线段的集中参数等效电路

当l≪λp时,T型电路中的电抗和电纳可近似为

XL ≈Z0β
 

l
2 =Z0

ω
2vp

l

Bc≈
1
Z0β

 

l=
1
Z0

ω
vp

l

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3.3-28)

而Π型电路中的电抗和电纳则可近似为

XL ≈Z0β
 

l=Z0
ω
vp

l

Bc≈
1
Z0

β
 

l
2 =

1
Z0

ω
2vp

l

􀮠

􀮢

􀮡
􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3.3-29)

此时,等效电路中的电抗和电纳均与频率近似呈线性关系,与集中参数元件的电抗和电纳具

有类似的特性。
由式(3.3-28)和式(3.3-29)可以看出,如果传输线段是高阻抗线段,其特性阻抗远大于

邻接传输线的特性阻抗时,则图3.3-19(a)所示T型电路中的并联支路可以略去不计,等效

电路中只剩下串联电感;
 

如果传输线段是低阻抗线段,其特性阻抗远小于邻接传输线的特

性阻抗时,则图3.3-19(a)所示T型电路中的串联支路阻抗可以略去不计,等效电路中只

剩下并联电容。由此可以得出结论:
 

特性阻抗不相同的传输线段串接时,由于特性阻抗

之间的相对关系,高阻抗线段可近似等效为串联电感,低阻抗线段可近似等效为并联

电容。
对于图3.3-20(a)所示的微带电路,其传输线等效电路如图3.3-20(b)所示。由于微带

线导体带条较窄时特性阻抗较大,导体带条较宽时特性阻抗较小,所以,中间的高阻抗线段

可等效为串联电感,如图3.3-20(c)所示。对于图3.3-21(a)所示的微带电路,其传输线等效

电路如图3.3-21(b)所示。中间的低阻抗线段可等效为并联电容,如图3.3-21(c)所示。这

一特性可用于设计微带低通滤波器。

图3.3-20 高阻抗线段及等效电路
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图3.3-21 低阻抗线段及等效电路

当l≪λp时,由式(3.3-28)或式(3.3-29)可得等效电感和等效电容的计算公式为

L ≈
Z'0
vp

l

C ≈
1

Z'0vp
l

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3.3-30)

  实际中,为了获得较大的电感,可将上述直线电感弯成环形,图3.3-22所示就是一种圆

环形电感。由于环内磁场相对集中,磁通量增大,所以电感量增大了。如需要进一步增大电

感量,还可以做成“蚊香形”平面螺旋电感,图3.3-23所示为方蚊香形螺旋电感。螺旋电感

可以增加电感量的原理与低频电感增加线圈匝数可以增大电感量的原理是一样的。

图3.3-22 环形电感 图3.3-23 方蚊香形螺旋电感

3)
 

串联电容的实现

微带串联电容通常是用微带缝隙来实现的。微带缝隙就是将微带导体带条切断所形成

的间隙,如图3.3-24(a)所示。微带缝隙可看成是两导体带条端面间的串联耦合电容C12,
若再考虑导体带条端面与接地板之间的并联电容C1,则等效电路是一Π型电容网络,如
图3.3-24(b)所示。显然,缝隙越小,C12 就越大,而C1 就越小。所以,在缝隙很小时,可将

微带缝隙等效为一串联电容C12,而忽略C1。

图3.3-24 微带缝隙及其等效电路

串联电容C12 对应的归一化电纳可由下式近似确定[5]
 

B
Y0
≈
2h
λp
lncothπS4h  (3.3-31)

式中,λp=λ0/ εe,为微带的相波长。
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图3.3-25 交指型电容

由于导体带条的厚度很小,而宽度也不可能太大,
所以导体带条截断端面的面积很小,因此这种电容的电

容量不可能做得太大。为了获得大的串联电容,可将导

体带条切断处做成“对插形”的交指型电容,如图3.3-25
所示,这样可以增大截断端面的面积,从而增大串联

电容。
交指型电容可由下列公式进行计算[3]

C12=

εe
18π

1
πln2

1+ k'
1- k'  􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

-1

(N -1)l (pF) (0≤k≤0.7)

εe
18π

1
πln2

1+ k
1- k  (N -1)l (pF) (0.7≤k≤1)

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(3.3-32a)

C1=10 εe
Z0

-
εrW
360πh  

 

l (pF) (3.3-32b)

式中

k=tan2
πW

4(W +s)
􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

 

, k'= 1-k2

N 为交叉指的条数;
 

εe为宽度为W 的微带线的有效相对介电常数;
 

Z0 为微带线的特性阻

抗;
 

h、εr分别为介质基片的厚度与介电常数。式中尺寸均以mm计。

4)
 

谐振电路的实现

利用上述微带电感和微带电容就可以实现微带谐振电路,图3.3-26示出了几个简单的

微带谐振电路及其等效电路。

图3.3-26 微带谐振电路及其等效电路

利用分布参数电路也可以构成微带谐振电路,如图3.3-27(a)、(b)所示的1/4波长终端

开路分支线和终端短路分支线就可实现微带谐振电路。因为1/4波长终端开路/短路的分

支线在其输入端所呈现的阻抗为零/无穷大,与串联谐振电路/并联谐振电路具有相同的阻

抗特性,因此可以分别等效为串联谐振电路和并联谐振电路,如图3.3-27(c)、(d)所示。
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图3.3-27 λ/4开路短截线和短路短截线构成的微带谐振电路

3.4 微波移相器

微波移相器(Microwave
 

Phase
 

Shifters)是能改变电磁波相位的装置,它在数字微波通

信及相控阵雷达等无线电系统中有着广泛的应用。因为均匀传输线上两点之间的相位差等

于相移常数与两点之间距离的乘积,即

φ2-φ1=β
 

l=
2π
λp

l (3.4-1)

由上式可见,产生相移的途径不外乎两条:
 

(1)改变相移段传输线的长度l;
 

(2)改变波的相

波长λp。因此,就原理而言,移相器可分为相波长式移相器和波程式移相器两种。通过改

变相波长改变相移量的方法有多种,如介质片式、销钉式和铁氧体式等。最简单的波程式移

相器是一段可滑动伸缩的传输线或设置几段不同长度的传输线段用PIN二极管或场效应

管开关跳跃变程。本节只介绍介质片移相器和PIN管数字式移相器。

1.
 

介质片移相器

图3.4-1是一种简单的横向移动介质片移相器。当介质片的介电常数一定时,由于矩

形波导中波的电场沿波导宽边是按正弦分布的,所以介质片对电磁波相移常数的影响随位

置而变:
 

处于宽边中央时影响最大,处于两侧边时影响最小。

图3.4-1 横向移动介质片移相器

如果介质片的高度与波导窄边高度相等,厚度较薄,
则用微扰理论可求得其相移常数增量为

β-β0=2π(εr-1)
ΔS
S

λg0
λ2
sin2

πx1
a

(3.4-2)

式中,β0=2π/λg0 为空波导中的相移常数;
 

β=2π/λg 为

组合结构的相移常数;
 

εr 为介质片的相对介电常数;
 

S
为空波导的横截面积;

 

ΔS 为介质片的横截面积;
 

x1 为介质片离波导侧边的距离。
由上式可见,当介质片位于波导宽边中央(x1=a/2)时相移量最大,位于侧边(x1=0)

时,相移量为零。
这种移相器的缺点是相移量(β-β0)l与片的移动距离x1 不成线性关系;

 

它的另一缺

点是采用机械传动方式改变x1 的位置,很难做出相移的精确刻度,即移相精度不高。
在结构上,介质片的两端做成尖劈渐变形,渐变段的长度为λp/2的整数倍以减小介质
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片的反射;
 

支撑介质片的两根小棒间距取为λg/4的奇数倍,使由两小棒引起的反射相互

抵消。
将图3.4-1中的介质片涂上一层吸收物质(石墨或镍铬合金)就变成图3.2-1所示的衰

减器了。

2.
 

PIN管数字式移相器

PIN管是重掺杂P区和N区之间夹一层电阻率很高的本征半导体I层组成的。当给

其零偏压时,由于空间电荷层内的载流子已被耗尽,电阻率很高,故PIN管在零偏时呈现高

阻抗;
 

当给其正偏压时,PIN管呈低阻抗,正偏压愈大管子阻抗愈低;
 

当给其反偏压时,PIN
管的阻抗比零偏压时更大,类似于以P、N为极板的平板电容。

利用PIN管的开关特性和几段不同长度的传输线段,可构成数字式移相器。图3.4-2
所示为四位传输式数字移相器的方框图。图中每一位由一个PIN管和两段不同长度的

传输线段构成,其中较短的传输线段长为λp的整数倍。第一位中,长、短传输线长度相差

λp/2,第二位中相差λp/4,第三位中相差λp/8,第四位中相差λp/16。于是,通过分别控

制图3.4-2中各单元移相器PIN管的偏置状态可使输入信号到输出信号的相移量从0°
到360°每隔22.5°作步进相移。例如,需要产生135°相移量时,可控制PIN管的偏置电

路,使第二位和第三位处于移相状态,分别产生45°和90°的相移,则输出微波信号比输入

微波信号的相位滞后了135°。因此,由图3.4-2中的四位移相器可获得16种相移量,即

0°,22.5°,45°,67.5°,90°,112.5°,135°,157.5°,180°,202.5°,225°,247.5°,270°,292.5°,315°,

337.5°。

图3.4-2 四位传输式移相器示意图

3.5 极化变换器

在通信和雷达技术中,收发机内的微波器件和部件一般都工作在线极化状态。但在某

些情况下,出于抗干扰等考虑,需要让电磁波在空间以左、右旋圆极化波的方式传播,此时便

需要一种 能 将 线 极 化 波 与 圆 极 化 波 相 互 转 换 的 装 置,称 为 极 化 变 换 器(Polarization
 

Transformer)。另外,为了充分利用频谱资源和设备,有时在一个频道中同时利用极化方向

互相正交的波分别作为两个互相独立的信道传输信息,这就需要极化复用器与极化分离器。
下面分别介绍这几种器件。

1.
 

线-圆极化变换器

由电磁场理论可知,任何线极化波都可看成是由两个空间方向互相垂直、时间相位同相

或反相的线极化波的叠加,而圆极化波是两个空间方向互相垂直、时间相位相差π/2的等幅
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线极化波的合成。因此,将线极化波分解为两个互相垂直的等幅线极化分波,并利用分量移

相器使其两分量产生π/2相位差便可获得圆极化波;
 

反之,用分量移相器使圆极化波的两

个分量变为同相状态或反相状态,则可获得线极化波。
图3.5-1所示为一圆波导线-圆极化变换器的原理图。在圆波导中与线极化 H11 波的

电场E 成45°角放置一介质片,则E 被分解为平行及垂直于介质板的等幅分量E∥与E⊥,
其中E∥所对应的波受介质片介电常数的影响而使其波导波长减小,相移常数增大,而E⊥

所对应的波的波导波长几乎不变。适当选择介质片长度(一般需通过试验确定),可使两个

分量产生π/2的相位差,于是在输出端合成便形成了圆极化波。

图3.5-1 线-圆极化变换器

2.
 

极化复用器与极化分离器

1)
 

H□10-H
O
11 极化复用器

如图3.5-2(a)所示,两个互相垂直的矩形波导与圆波导相连接。每个矩形波导的 H□10
波均在圆波导中激励起各自的 HΟ11 波,它们的电场分布如图3.5-2(b)所示。由图可见,两
个波的场分量彼此正交,所以互不影响。

2)
 

极化分离器

图3.5-3所示的极化分离器常用于收、发共用一副天线系统中。设“1”臂与接收机相

连,“2”臂与发射机相连,“3”臂与收发共用天线相连。当发射机发射垂直极化波时,由于垂

直极化的电场E⊥与水平放置的反射栅网垂直,故不受反射栅网影响,顺利地通过“2”臂圆

波导。因“1”、“4”两臂的横截面与E⊥相垂直,所以发射波不能在“1”、“4”两臂激励输出,只
能向“3”臂传输,经天线辐射出去。反之,当天线接收水平极化波时,因水平极化波的电场

E -平行于反射栅网而被反射,故接收信号不能进入发射机,只能通过谐振窗口耦合至“1”
臂,从接收机输出。“4”臂是一段终端短路的波导,用于调整匹配。

图3.5-2 H□10-H
O
11 的极化复用器 图3.5-3 极化分离器
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3.6 抗流式连接元件

任一微波系统都是由微波部件与传输线连接而组成的,在连接处,对沿传输线流通的纵

向电流必须保证有良好的电接触。若接触不好,则将会引起接触损耗、反射、辐射等,当传输

功率大时还可能会引起接触处放电、打火。在另外一些场合,如分支阻抗调配器中,则需要

可移动短路面的短路活塞。对短路活塞的基本要求是尽可能保持可靠的电短路状态使微波

全反射,尽量避免微波能量的损耗和泄漏,同时还要求活塞能尽可能平滑移动以减小磨损。
无论是连接接头还是短路活塞,目前按结构都可分为直接接触式和抗流式两种。直接接触

式具有结构简单、工作频带宽等优点,但对机械加工的工艺要求比较高,且接头表面沾污或

氧化等均会使电接触性能变差。而抗流结构则可以在没有机械接触的情况下保证有良好的

电接触。下面介绍抗流接头和抗流式短路活塞的结构和工作原理。

1.
 

抗流接头

图3.6-1所示为矩形波导抗流接头(Connector),它是在连接两段波导的任意一个法兰

盘(Flange)上开有一个深度为1/4波长的圆槽,圆槽的中心与波导的宽边中心距离也为

1/4波长。该接头可等效成两段传输线,一段是ab-cd段,称为径向线,电磁波沿着圆盘的半

径方向传输,在矩形波导宽边中线处的径向线长度bd接近于1/4波长;
 

另一段是ce-fg段,
称为纵向线,它是一段1/4波长同轴线,其终端fg处短路。由于同轴线短路终端fg与ab输

入端相距1/2波长,故ab输入端等效为短路。尽管a、b间有缝隙,由于两法兰盘连接处de
恰好位于高频电流波节点处,故即使机械接触不良或留有小缝隙,也不影响其电性能。

图3.6-1 矩形波导抗流接头

2.
 

抗流式短路活塞

图3.6-2(a)给出了一种典型的抗流式短路活塞结构。由于活塞形状呈“S”形,故称“S
形抗流短路活塞”。

这种抗流活塞的工作原理可用图3.6-2(b)所示的等效电路进行分析。等效电路包含

两段传输线,其中ab-cd部分是由活塞侧壁与波导壁组成的1/4波长的一段传输线,而ce-fg
部分是由S形活塞内部空腔所组成的一段终端短路的1/4波长传输线。两段传输线之间串

有电阻Rde,它代表可能会从de之间的隙缝漏出去的功率的等效辐射电阻。
由于ce-fg段传输线的终端fg面是短路面,故Zfg=0,经过特性阻抗为Z02 的一段1/4

波长传输线变换至ce面上的输入阻抗为



116  

图3.6-2 矩形波导中的“S”形抗流短路活塞

Zce=
Z202
Zfg

→ ∞

即ce面为等效开路面。Zce与辐射电阻Rde串联,故cd面上的输入电阻为

Zcd=Zce+Rde→ ∞
因此,无论Rde为何值(即无论间隙de是否接触),在上述条件下都不影响cd面为等效开路

面。再经过特性阻抗为Z01 的一段1/4波长传输线变换到其始端ab面时,ab面的输入阻

抗为

Zab=
Z201
Zcd

=0

因此,ab面为等效短路面。

 图3.6-3 箱式微波加热器的抗流门剖面图

【抗流接头应用实例】
 

 图3.6-3所示为微波加

热器的一种抗流门示意图,它能有效地防止加热器

内的 微 波 功 率 从 门 缝 中 漏 出,试 分 析 其 工 作

原理[8]。

答:
 

该结构可看成是由A-B和B-C两段
λ
4

线构

成的。对于A-B段传输线,在终端A点短路,故A-
B段传输线输入端B处的输入阻抗为无穷大。B点

也是B-C段传输线的终端,所以经过
λ
4

线到达输入
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端C点处时,输入阻抗为零。即C点从电性能来看相当于短路,故不会有微波能量泄露

出去。

3.7 阻抗变换器

当负载阻抗与传输线特性阻抗不相等,或连接两段特性阻抗不同的传输线时,由于阻抗

不匹配会产生反射现象,从而导致传输系统的功率容量和传输效率下降,负载不能获得最大

功率。为了消除这种不良反射现象,可在阻抗不匹配处接入一个二端口网络,使负载阻抗变

换为与主传输线特性阻抗相等的阻抗,从而获得良好的匹配,该二端口网络称为阻抗变换器

(Impedance
 

Transformer),如图3.7-1所示。
常用的阻抗变换器有两种:

 

一种是由一节或多节1/4波长传输线段构成的阶梯阻抗变

换器;
 

另一种是由渐变线段构成的渐变线阻抗变换器,下面介绍阶梯阻抗变换器。

1.
 

单节1/4波长阻抗变换器

假设需要连接的两段传输线的特性阻抗分别为Z0 和ZL,特性阻抗为ZL 的传输线段

终端接匹配负载,则为使连接处不产生反射,需要在两段传输线段之间接一段1/4波长的阻

抗变换器,阻抗变换器的特性阻抗为Z1,如图3.7-2所示。

图3.7-1 阻抗变换器示意图 图3.7-2 单节1/4波长阻抗变换器

由传输线理论可知,B-B参考面处的等效阻抗ZBB=ZL,A-A参考面处的等效阻抗为

ZAA=Z1
ZL+jZ1tan(βλp0/4)
Z1+jZLtan(βλp0/4)

(3.7-1)

  当传输系统工作在单一频率f0时,其电长度θ=βl=
2π
λp0
·
λp0
4=

π
2
,此时ZAA=Z

2
1/ZL,

则当ZAA=Z
2
1/ZL=Z0,即

Z1= Z0ZL (3.7-2)

时,特性阻抗为Z0 的传输线上无反射,实现匹配。

当工作频率偏离f0 时,A-A参考面处的等效阻抗将发生变化,使输入端不再匹配,产

生反射,反射系数为

ΓAA=
ZAA-Z0
ZAA+Z0

=
Z1

ZL+jZ1tanθ
Z1+jZLtanθ

-Z0

Z1
ZL+jZ1tanθ
Z1+jZLtanθ

+Z0

(3.7-3)
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将式(3.7-2)代入上式得

ΓAA=
ZL-Z0

(ZL+Z0)+j2 Z0ZLtanθ
=

1
ZL+Z0
ZL-Z0  +j2 Z0ZLtanθ

ZL-Z0

(3.7-4)

取模得

ΓAA =
1

ZL+Z0
ZL-Z0  2+ 2 Z0ZL

ZL-Z0
tanθ  

2􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

1/2=
1

1+ 2 Z0ZL

ZL-Z0
secθ  

2􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

1/2   

(3.7-5)

在中心频率附近,θ=βl=
2π
λp
·
λp0
4
≈
π
2
,上式可近似为

ΓAA ≈
ZL-Z0
2 Z0ZL

cosθ (3.7-6)

图3.7-3 单节1/4波长变换器的频率特性

  由式(3.7-5)可以绘出 ΓAA 随θ 变化的曲

线,即 ΓAA 随频率变化的曲线,如图3.7-3所

示[9]。由图可见,ΓAA 随θ(或频率)作周期性

变化,变化周期为π。当θ=0时,相当于变换器

不存在,此 时 反 射 系 数 模 最 大,且 ΓAA M =
ZL-Z0
ZL+Z0

,即等于负载反射系数的模。

设 Γ m 为反射系数模的最大容许值,则相应

的工作带宽为图3.7-3中Δθ限定的频率范围。当

ΓAA = Γ m 时,通带边缘上的θ值分别为θ1=θm,θ2=π-θm,且由式(3.7-5)可得

θm=arccos
2Γ m Z0ZL

1- Γ 2
m(ZL-Z0)

(3.7-7)

在1/4波长阻抗变换器的分析与设计中,通常定义其相对带宽为

Wq=
λp1-λp2

λp0
=2

λp1-λp2
λp1+λp2  (3.7-8a)

式中,λp1、λp2 分别为工作频带的低、高边频f1、f2 所对应的相波长。
对于TEM波传输线变换器,相对带宽可以表示为

Wq=2
λp1-λp2
λp1+λp2  =2

c
f1 εr

-
c

f2 εr
c

f1 εr
+

c
f2 εr

􀮠

􀮢

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀮦

􀮨

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

=
f2-f1

f0
(3.7-8b)

由图3.7-3可知,相对带宽可由θm 值利用下式计算。

Wq=
(π-θm)-θm

π
2

=2-
4
πθm

(3.7-9)
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  对于单节1/4波长变换器,当已知Z0 和ZL,且给定频带内容许的 Γ m 时,可由

式(3.7-7)和式(3.7-9)计算出相对带宽Wq。反之,若给定相对带宽Wq,也可由式(3.7-9)
和式(3.7-7)求出变换器的 Γ m 值。注意,计算中,θm 应取小于π/2的值。

由图3.7-3可知,单节1/4波长阻抗变换器工作带宽很窄。如果要求在宽频带内实现

阻抗匹配,则需使阻抗缓慢变化,可采用多节阶梯阻抗变换器。

2.
 

多节1/4波长阶梯阻抗变换器

图3.7-4所示为一个N 节1/4波长阶梯阻抗变换器的原理图。其中,每节变换器的长

度均为l=λp0/4(对应电长度θ=βl),特性阻抗分别为Z1,Z2,…,ZN,呈阶梯变化,故称为

图3.7-4 多节1/4波长阶梯阻抗

变换器原理图

阶梯阻抗变换器。该变换器所接传输线的特性

阻抗分别为Z0 和ZL(ZL 也可认为是负载阻

抗),即阻抗变换比R=ZL/Z0,要求达到宽带

匹配。
假设 Z0<ZL,则 R=ZL/Z0>1,Z0<

Z1<Z2<…<ZN<ZL。假设在各不连续处的

局部反射很小(小反射理论),则在变换器第n
节末端的局部反射系数为

Γn ≈
Zn+1-Zn

Zn+1+Zn
(3.7-10)

该变换器在输入端总的反射系数在一级近似下(只取各节一次反射波的总和)可以表示为

Γin=Γ0+Γ1e-j
2θ +Γ2e-j

4θ +…+ΓNe-j
2Nθ (3.7-11)

假如变换器是对称设计的,即Γ0=ΓN,Γ1=ΓN-1,…,则此时

Γin=e-jNθ[Γ0(ej
Nθ +e-jNθ)+Γ1(ej

(N-2)θ +e-j(N-2)θ)+…]

=2e-jNθ Γ0cos(Nθ)+Γ1cos[(N -2)θ]+…  (3.7-12)
其模值为

Γin =2Γ0cos(Nθ)+Γ1cos (N -2)θ  +… (3.7-13)
当N 为奇数时,上式求和项中最后一项为Γ(N-1)/2cosθ;

 

当 N 为偶数时,最后一项为

ΓN/2/2。

图3.7-5 阶梯阻抗变换器驻波比随波长

变化的曲线

若令 Γin =0 或ρ=
1+ Γin
1- Γin

=1  ,则θ有多个解,即有不止一个频率(或波长)满足

Γin =0(或ρ=1)。图3.7-5所示为输入端驻波比随波长变化曲线的示意图。图中,N=
1、N=2、N=3所对应的曲线分别代表一节、二节、三节阶梯阻抗变换器的驻波比———波长

曲线。从图中可以看出,N 节变换器在N 个波长

(或频率)上ρ=1,即
 

Γin =0,得到全匹配,也就是

说,Γin 的频率响应曲线会出现N 个零点;
 

多节阶

梯阻抗变换器的节数越多,出现全匹配的频率点也

越多,带宽也就越宽。正确选择Z1,Z2,…,ZN,也
就是选择Γ0,Γ1,Γ2,…,ΓN,可以得到所需要的反

射系数的频率特性。
多节阶梯阻抗变换器可以展宽匹配带宽的原因
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可以理解为:
 

N 节阻抗变换器有N 个特性阻抗值、N+1个连接面,相应地,有 N+1个反

射波,这些反射波返回到输入端时,彼此以一定的相位叠加起来。由于反射波很多,每个反

射波的振幅很小,叠加的结果是总会有一些波彼此抵消或部分抵消,因此总的反射波就可以

在较宽的频带内保持较小的值。也就是说,大量而分散且较小的不连续,与少量而集中的、

较大的不连续相比,前者可以在更宽的频带内获得更好的匹配。

3.
 

阶梯阻抗变换器的综合

在阶梯阻抗变换器的综合过程中,使用较多的通带响应有两种:
 

一种是采用二项式展

开式逼近反射系数多项式所获得的通带响应,称为最平坦响应;
 

另一种是采用切比雪夫多

项式逼近反射系数多项式所获得的等波纹响应,下面分别介绍。

1)
 

最平坦通带特性阶梯阻抗变换器

最平坦通带特性是指在中心频率附近,反射系数幅值 Γin 的变化很小,变化曲线很平

坦,在中心频率上,Γin对ω 的(N-1)阶导数均为零。根据这一思想可得阻抗变换器的近

似设计公式为
 

ln
Zn+1

Zn
=2-NCn

Nln
ZL

Z0
 (n=0,1,2,…,N -1) (3.7-14)

式中,Cn
N=

N!
(N-n)!n!

,为二项式系数。

此时反射系数的幅值为

Γ ≈
1
2 ln

ZL

Z0
· cosNθ (3.7-15)

图3.7-6 反射系数的最平坦幅频特性

其幅频特性如图3.7-6所示。

若通带内容许的最大反射系数幅值为 Γm ,
则有

Γm =
1
2 ln

ZL

Z0
· cosNθm (3.7-16)

即

θm=arccos
2Γm

ln
ZL

Z0  
1
N

(3.7-17)

代入式(3.7-9)可得其相对带宽为

Wq=2-
4
πarccos

2Γm

ln
ZL

Z0

1
N

(3.7-18)

必须注意,上式中的反余弦函数应取小于π/2的值,即θm<π/2。
在给定相对带宽Wq、带内最大驻波比ρm 和阻抗变换比R=ZL/Z0 的情况下,可采用

下列公式计算阶梯阻抗变换器的节数[6]。
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ε2r=
(ρm-1)2

4ρm

ε2a =
(R-1)2

4R

μ0=sin
π
4Wq  

N =
lgε2r-lgε

2
a

2lgμ0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

 

(3.7-19)

  计算出节数N 之后,再由式(3.7-14)计算各节变换器的特性阻抗,就可以设计阶梯阻

抗变换器了。

2)
 

等波纹通带特性阶梯阻抗变换器

选反射系数的模 Γin 随θ按切比雪夫多项式变化,就可以获得通带内反射系数模呈等

波纹变化的特性,称为切比雪夫阶梯阻抗变换器。
在给定相对带宽Wq、带内最大驻波比ρm 和阻抗变换比R=ZL/Z0 的情况下,切比雪

夫阶梯阻抗变换器的节数N 可由下式计算[4]

μ0=sin
π
4Wq  

ε2r=
(ρm-1)2

4ρm

ε2a =
(R-1)2

4R

T2N
1
μ0  =ε2a

ε2r

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.7-20)

式中

TN(x)=
cos(Narccosx) (|x|≤1)
 
ch(Narchx) (|x|>1) (3.7-21)

为切比雪夫多项式。利用上式计算变换器节数比较复杂,实际设计时可查表3.7-1确定

N 值。

表3.7-1 T2
N

1
μ0  与Wq 和N 之间的数值关系表

N Wq=0.2 Wq=0.4 Wq=0.6 Wq=0.8 Wq=1.0 Wq=1.2

2 0.6517×104 0.3978×103 0.7575×102 0.2293×102 0.9000×101 0.4226×101

3 0.1052×107 0.1584×105 0.1306×104 0.2130×103 0.5000×102 0.1479×102

4 0.1699×109 0.6313×106 0.2265×105 0.2013×104 0.2890×103 0.5553×102

5 0.2742×1011 0.2517×108 0.3930×106 0.1906×105 0.1682×104 0.2125×103

切比雪夫阶梯阻抗变换器中各节特性阻抗的计算过程非常复杂,为了便于设计,已有部

分现成的表格可供查阅。表3.7-2是N=2时􀭺Z1=Z1/Z0 的数值表,􀭺Z2 可由下式计算
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􀭺Z2=R/􀭺Z1 (3.7-22)

表3.7-2 切比雪夫1/4波长阶梯阻抗变换器的归一化阶梯阻抗􀭺Z1 数值表(N=2)

R Wq=0.2 Wq=0.4 Wq=0.6 Wq=0.8 Wq=1.0 Wq=1.2

1.25 1.05810 1.06034 1.06418 1.06979 1.07725 1.08650

1.50 1.10808 1.11236 1.11973 1.13051 1.14495 1.16292

1.75 1.15218 1.15837 1.16904 1.18469 1.20572 1.23199

2.00 1.19181 1.19979 1.21360 1.23388 1.26122 1.29545

2.50 1.26113 1.27247 1.29215 1.32117 1.36043 1.40979

3.00 1.32079 1.33526 1.36042 1.39764 1.44816 1.51179

4.00 1.42080 1.44105 1.47640 1.52892 1.60049 1.69074

5.00 1.50366 1.52925 1.57405 1.64084 1.73205 1.84701

6.00 1.57501 1.60563 1.65937 1.73970 1.84951 1.98768

8.00 1.69473 1.73475 1.80527 1.91107 2.05579 2.23693

10.0 1.79402 1.84281 1.92906 2.05879 2.23607 2.45663

表3.7-3是N=3时􀭺Z1=Z1/Z0 的数值表,􀭺Z2、􀭺Z3 值可由下式确定[10]

􀭺Z2= R
 
􀭺Z3=R/􀭺Z1

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3.7-23)

表3.7-3 切比雪夫1/4波长阶梯阻抗变换器的归一化阶梯阻抗􀭺Z1 数值表(N=3)

R Wq=0.2 Wq=0.4 Wq=0.6 Wq=0.8 Wq=1.0 Wq=1.2

1.25 1.02883 1.03051 1.03356 1.03839 1.04567 1.05636

1.50 1.05303 1.05616 1.06186 1.07092 1.08465 1.10495

1.75 1.07396 1.07839 1.08646 1.09933 1.11892 1.14805

2.00 1.09247 1.09808 1.10830 1.12466 1.14966 1.18702

2.50 1.12422 1.13192 1.14600 1.16862 1.20344 1.25594

3.00 1.15096 1.16050 1.17799 1.20621 1.24988 1.31621

4.00 1.19474 1.20746 1.23087 1.26891 1.32837 1.41972

5.00 1.23013 1.24557 1.27412 1.32078 1.39428 1.50824

6.00 1.26003 1.27790 1.31105 1.36551 1.45187 1.58676

8.00 1.30916 1.33128 1.37253 1.44091 1.55057 1.72383

10.0 1.34900 1.37482 1.42320 1.50397 1.63471 1.84304

表3.7-4是N=4时􀭺Z1=Z1/Z0,􀭺Z2=Z2/Z0 的数值表,􀭺Z3、􀭺Z4 由下式确定

􀭺Z3=R/􀭺Z2
 
􀭺Z4=R/􀭺Z1 (3.7-24)
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表3.7-4 切比雪夫1/4波长阶梯阻抗变换器的归一化阶梯阻抗􀭺Z1、􀭺Z2 数值表(N=4)

R
Wq=0.2 Wq=0.3 Wq=0.4 Wq=0.5

􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2
1.25 1.01431 1.07251 1.01465 1.07286 1.01514 1.07337 1.01579 1.07405
1.50 1.02619 1.13566 1.02681 1.13635 1.02771 1.13733 1.02891 1.13863
1.75 1.03636 1.19199 1.03724 1.19298 1.03849 1.19441 1.04017 1.19631
2.00 1.04530 1.24307 1.04639 1.24360 1.04796 1.24621 1.05007 1.24867
2.50 1.06049 1.33349 1.06196 1.33533 1.06409 1.33797 1.06694 1.34149
3.00 1.07317 1.41236 1.07497 1.41472 1.07757 1.41810 1.08106 1.42260
4.00 1.09373 1.54676 1.09607 1.55006 1.09947 1.55479 1.10402 1.56111
5.00 1.11019 1.66012 1.11299 1.66428 1.11704 1.67026 1.12249 1.67823
6.00 1.12402 1.75912 1.12721 1.76413 1.13183 1.77127 1.13804 1.78079
8.00 1.14656 1.92827 1.15041 1.93470 1.15600 1.94397 1.16353 1.95635
10.0 1.16472 2.07118 1.16913 2.07896 1.17553 2.09018 1.18416 2.10520

R
Wq=0.6 Wq=0.8 Wq=1.0 Wq=1.2

􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2 􀭺Z1 􀭺Z2
1.25 1.01663 1.07491 1.01896 1.07727 1.02244 1.08072 1.02743 1.08558
1.50 1.03045 1.14029 1.03477 1.14487 1.04121 1.15155 1.05049 1.16102
1.75 1.04233 1.19872 1.04839 1.20539 1.05743 1.21515 1.07051 1.22899
2.00 1.05278 1.25180 1.06039 1.26046 1.07177 1.27316 1.08829 1.29123
2.50 1.07061 1.34597 1.08093 1.35838 1.09642 1.37665 1.11902 1.40276
3.00 1.08555 1.42834 1.09820 1.44427 1.11727 1.46778 1.14519 1.50152
4.00 1.10990 1.56917 1.12650 1.59161 1.15166 1.62490 1.18876 1.67300
5.00 1.12952 1.68843 1.14944 1.71688 1.17976 1.75926 1.22475 1.82083
6.00 1.14608 1.79299 1.16889 1.82708 1.20377 1.87804 1.25579 1.95244
8.00 1.17327 1.97225 1.20106 2.01680 1.24383 2.08385 1.30817 2.18248
10.0 1.19535 2.12449 1.22738 2.17873 1.27697 2.26079 1.35208 2.38228

以上设计过程中没有考虑阶梯阻抗变换器中的阶梯不连续性效应。实际上,在N 阶阶

梯阻抗变换器中存在着N+1个阶梯不连续性,这些阶梯不连续性的等效电纳Bcm(m=0,

1,2,…,N)在低频时对电路的影响不大,可以忽略,但在高频时将对反射系数Γcm 和传输

系数Tcm 的相角产生较大影响,精确设计时必须对这种影响进行修正。
图3.7-7是N 阶阶梯阻抗变换器的结构示意图和等效电路(假设阶梯两侧所接的传输

线均为无限长)。若输入端阻抗低于输出端阻抗,即Ym>Ym+1,则可得第m 个阶梯处的

Γcm 和Tcm 分别为

Γcm =
Ym -(Ym+1+jBcm)
Ym +(Ym+1+jBcm)

=
Ym/Ym+1-1-jBcm/Ym+1

Ym/Ym+1+1+jBcm/Ym+1
(3.7-25)

Tcm =S21,cm =
2Ym/Ym+1

Ym/Ym+1+1+jBcm/Ym+1
(3.7-26)

它们的相角分别为
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∠Γcm =-arctan
Bcm/Ym+1

Ym/Ym+1-1  -arctan Bcm/Ym+1

Ym/Ym+1+1  
∠Tcm =-arctan

Bcm/Ym+1

Ym/Ym+1+1  
(3.7-27)

图3.7-7 N 阶阶梯阻抗变换器及

等效电路

  因为信号自变换器的低阻抗端输入,故在信号源

与阻抗变换器之间的某一参考面上观察各阶梯的反

射波时,将发现反射波的相移除了由于传播距离造成

的以外,还有Bcm 引起的附加相移,这种附加相移由

下式确定

φ0=-∠Γc0

φ1=-∠Γc1-2∠Tc0

φ2=-∠Γc2-2∠Tc0-2∠Tc1
…

φn =-∠Γcn -2∠Tc0-2∠Tc1-…-2∠Tc,n-1

(3.7-28)
设计时应消除上述附加相移。为此,可在中心频率

处,将变换器中各阶梯面向信号源方向移动电长度

φm/2,相当于移动距离为

xm =
φm

2β
 (m=0,1,2,…,n) (3.7-29)

其中,β=2π/λp,λp为传输线的相波长。结果是使各节变换线段的长度发生变化,而且多数

是使变换节的长度缩短。最终,各节变换线段的长度变为

l'm=lm +xm-1-xm =
λp0
4 +xm-1-xm =

λp1λp2
2(λp1+λp2)

+xm-1-xm (m=1,2,…,n)

(3.7-30)
式中,λp0、λp1、λp2 对应设计频带的中心频率下限和上限频率的相波长。

这种修正值虽然是在中心频率算出的,但实际上它在相当宽的频率范围上均能起到

良好的作用。修正值的计算过程非常烦琐,可以通过编制通用修正值计算软件的方法来

解决。
【例3.7-1】 在εr=9.6,h=0.8mm的氧化铝基片上,设计能匹配特性阻抗为17Ω和

50Ω的两段传输线的阻抗变换器,要求中心频率为10GHz,分别采用以下两种方法进行

设计:
 

(1)
 

单节1/4波长阻抗变换器法;
 

(2)
 

多节切比雪夫响应1/4波长阶梯阻抗变换器法,工作频带为8~12GHz,带内最大

电压驻波比ρm 不超过1.2;
 

(3)
 

比较两种变换器的带宽。
解:

 

(1)
 

在图3.7-2中,由已知条件知,Z0=17Ω,ZL=50Ω。由式(3.7-2)得变换器的

特性阻抗为
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Z1= Z0ZL= 17×50Ω=29.155Ω
由式(2.7-8)得

Z0=17Ω, W0/h≈5.28, W0≈4.22mm

Z1=29.155Ω, W1/h≈2.53, W1≈2.024mm

ZL=50Ω, WL/h≈1.0, WL ≈0.8mm
由式(2.7-7)得

 

εe1 ≈2.69
由于中心频率f0=10GHz,故得变换线段的长度为

l1=
c

4f0 εe1
≈2.788mm

该阻抗变换器的结构及尺寸示意图如图3.7-8所示。

图3.7-8 单节阻抗变换器结构及尺寸

运用HFSS仿真软件进行仿真的仿真模型和仿

真结果如图3.7-9所示。
由图3.7-9(b)可见,该阻抗变换器ρ≤

 

1.2的

频带为8.1~10.2
 

GHz,带宽为2.1GHz,相对带宽

约为23%。中心频率约为9.15GHz,偏低,是因为

没有考虑阶梯处不连续性的影响。如果考虑不连续

性影响,将变换器长度l1 修正为2.44mm,仿真结

果如图3.7-9(c)所示,由图可见,此时中心频率在10GHz附近,ρ≤1.2的频带为8.7~
11.05GHz,带宽为2.35GHz,相对带宽为23.8%,中心频率约为9.875GHz,接近10GHz。

(2)
 

因为Z0=17Ω,ZL=50Ω,故阻抗变换比R=50/17=2.94≈3。因为该变换器为传输

准TEM模的微带结构,故Wq=
12-8
(12+8)/2=0.4

。将R、Wq和ρm=1.2代入式(3.7-20)得

μ0=sin
π
4Wq  =0.309

ε2r=
(ρm-1)2

4ρm
=0.00833

ε2a =
(R-1)2

4R =0.333

T2N
1
μ0  =ε2a

ε2r
≈40

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

查表3.7-1得 N=2。查表3.7-2得􀭺Z1≈1.335。由式(3.7-22)得,􀭺Z2=R/􀭺Z1≈3/1.335≈
2.247。故两节变换器的特性阻抗分别为

Z1=Z0􀭺Z1=17×1.335Ω=22.7Ω

Z2=Z0􀭺Z2=17×2.247Ω=38.2Ω
由式(2.7-8)得

Z0=17Ω, W0/h≈5.28, W0≈4.22mm

Z1=22.7Ω, W1/h≈3.62, W1≈2.9mm
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图3.7-9 单节阻抗变换器的仿真模型及仿真结果

Z2=38.2Ω, W2/h≈1.64, W2≈1.31mm

ZL=50Ω, WL/h≈1.0, WL ≈0.8mm
由式(2.7-7)得

εe1 ≈2.74, εe2 ≈2.63

由于中心频率f0=
12+8
2 GHz=10GHz,对应的波长为λ0=

3×1011

10×109
mm=30mm,故得两段
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变换线段的长度分别为

l1=
λ0
4 εe1

=
30

4×2.74
mm=2.74mm

l2=
λ0
4 εe2

=
30

4×2.63
mm=2.85mm

图3.7-10 2节阶梯阻抗变换器

结构及尺寸

由此可见,由于微带线的相波长与等效的相对介电常数

εe有关,也就是与特性阻抗有关,故变换器各节的实际

长度并不相等。
该阻抗变换器的结构及各尺寸的含义如图3.7-10

所示。运用HFSS仿真软件进行仿真的仿真模型和仿

真结果如图3.7-11所示。
 

由图3.7-11(b)所示仿真结果可见,ρ≤1.2的频带

为6.7~12GHz,带 宽 为 5.3GHz,相 对 带 宽 约 为

56.7%。

图3.7-11 2节阶梯阻抗变换器的仿真模型及仿真结果

(3)
 

由以上仿真结果可见,2节阶梯阻抗变换器的相对带宽比单节阻抗变换器的相对

带宽宽很多,说明增加变换器节数的确可以增加带宽,但是这种带宽的增加是以牺牲尺寸为

代价的,所以,实际中要根据具体情况适当进行取舍。
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  在实际运用阻抗变换器时,应注意以下两个问题:
 

(1)
 

阻抗变换器只适用于终端接纯电阻负载的情况。
若负载为复阻抗,则需要采用第1章介绍过的加移相段法或加并联单支节、并联电纳元

件法使负载阻抗变为实数。
(2)

 

阶梯阻抗变换器是可逆网络,但要注意变换器与被匹配两端的连接关系。
阶梯阻抗变换器的匹配思想是将突变的较大的阻抗变化转化为多个较小的阻抗变化,

因此,当将小阻抗变为大阻抗时,变换器中的各节阻抗也应该是从小到大逐渐变化,例如,在
图3.7-12所示微带阶梯阻抗变换器的连接中,由于微带线的导体带条越宽,特性阻抗就越

小,故图3.7-12(a)是正确的连接方法,图3.7-12(b)是错误的连接方法。

图3.7-12 变换器与被匹配两端的连接关系

前面的讨论都是在假定Z0<ZL,R=ZL/Z0>1,Z0<Z1<Z2<…<ZN<ZL 的情况

下进行的。若实际情况中,Z0>ZL,则令R=Z0/ZL>1,再进行设计,设计完成后反着接就

可以了。
【例3.7-2】 设计一个L波段的最平坦式响应1/4波长波导阶梯阻抗变换器,要求其

能把宽a=16.5cm、高b=8.25cm的L波段标准波导变换到宽a=16.5cm、高b=1.016cm
的减高波导,且在1.2GHz~1.8GHz的频带内,输入电压驻波比小于1.2。

解:
 

因为波导的等效特性阻抗为Ze=
b
a

· η
1-(λ/2a)2

,又已知输入、输出波导的宽

边尺寸a 相等,故该阻抗变换器的阻抗变换比为

R=
8.25
1.016

≈8.12

两个边带处的波长为

λ1=
c
f1

=
3×1010

1.2×109
cm=25cm

λ2=
c
f2

=
3×1010

1.8×109
cm≈16.7cm

对应的波导波长为

λg1=
λ1

1-
λ1
2a  2

≈38.3cm
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λg2=
λ2

1-
λ2
2a  2

≈19.36cm

中心频率处的波导波长为

λg0=
2λg1λg2
λg1+λg2

≈25.72cm

相对带宽为

Wq=2
λg1-λg2
λg1+λg2  ≈0.657

因为要求采用最平坦式响应进行设计,故由式(3.7-19)得

ε2r=
(ρm-1)2

4ρm
≈0.0083

ε2a=
(R-1)2

4R ≈1.56

μ0=sin
π
4Wq  ≈0.493

N =
lgε2r-lgε

2
a

2lgμ0
≈3.7

取 N=4。由式(3.7-14)可得

ln
Zn+1

Zn
=2-NCn

Nln
ZL

Z0
=2-4Cn

4ln
8.25
1.016=ln8.12

0.0625Cn
4

即

Zn+1

Zn
=8.12

0.0625Cn
4

因为

C04=1, C14=4, C24=6, C34=4, C44=1
故得

Z1
Z0

=
b1
b0

=8.120.0625≈1.14

Z2
Z1

=
b2
b1

=8.120.0625×4≈1.688

Z3
Z2

=
b3
b2

=8.120.0625×6≈2.193

Z4
Z3

=
b4
b3

=8.120.0625×4≈1.688

Z5
Z4

=
b5
b4

=8.120.0625×1≈1.14

即

b0=1.016cm

b1=1.14b0≈1.158cm



130  

图3.7-13 波导阶梯阻抗换器(N=4)

b2=1.688b1≈1.955cm

b3=2.193b2≈4.287cm

b4=1.688b3≈7.237cm

b5=1.14b4≈8.25cm
因为波导波长与波导窄边尺寸无关,故各节变换器

的长度均为

l1=l2=l3=l4=
λg0
4 ≈

25.72
4 cm≈6.43cm

  该波导变换器的结构及尺寸示意图如图3.7-13
所示。

运用HFSS仿真软件进行仿真的仿真模型和仿真结果如图3.7-14所示。

图3.7-14 4节波导阶梯阻抗变换器的仿真模型和仿真结果

由图可见,电压驻波比小于1.2的频率范围为
 

1.13~1.59
 

GHz,中心频带偏低,需要对

波导阶梯处不连续性进行修正。修正方法类似于微带阶梯的修正方法,这里不再赘述。

习题

3.1 已知波导的宽边尺寸为23mm,窄边尺寸为10mm,工作波长为32mm,在距离波

导口20mm处放置了三电感销,销钉直径为1mm,其后接匹配负载,如题3.1图所示。问三
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销钉处的反射系数是多少? 波导口处的反射系数是多少?

3.2 某矩形波导的尺寸为a×b=2.3×1.0cm2,其中装有一谐振窗,如题3.2图所示。
信号频率f=10GHz,试求:

 

(1)
 

若谐振窗的窗口没有填充介质,且b'=0.8cm时,a'=?
(2)

 

若谐振窗的窗口填充μr=1,εr=2的介质,且b'=0.8cm时,a'=?

3.3 试画出题3.3图中所示微带电路的等效电路。

题3.1图 题3.2图 题3.3图

3.4 一喇叭天线与空气填充馈电波导相接,接口处产生的反射使馈电波导中有

ρ=2.0的驻波比,且与接口处相距0.15λg 的地方为电压波节点。现拟用在波导宽边中央

a/2处插入半径为r的对穿销钉来调配(如题3.4图所示),试求销钉的插入位置d'及半径

r。计算结果说明了什么? 若用电感膜片来实现,结果怎样? 设工作波长为λ=3.2cm,馈电

波导为BJ-100标准矩形波导。

3.5 一个喇叭天线由空气填充标准矩形波导BJ-100馈电,传输TE10 模,波长为3cm,

喇叭天线的归一化输入阻抗􀭺ZL=(0.8+j0.6)Ω。若用并联电容膜片与λg/4线构成匹配网

络,实现匹配,如题3.5图所示,求膜片的尺寸d 和λg/4线的长度L 及窄壁宽度b1。

题3.4图 题3.5图

3.6 设计一个两节切比雪夫阻抗变换器,使250Ω负载与50Ω微带线匹配,要求相对

带宽为0.6。设工作频率为3GHz,微带介质基片εr=9.0,h=1mm。

3.7 试设计一个同轴结构的阶梯阻抗变换器,要求其将特性阻抗为50Ω的同轴线与

阻抗为100Ω的终端负载进行匹配,在波长为10~15cm 内,具有最平坦的反射特性,且

ρmax=1.05。
 

已知同轴线均为空气填充,外导体直径均为16mm。

3.8 设 计 一 个 最 平 坦 式 响 应 的1/4波 长 波 导 阶 梯 阻 抗 变 换 器,要 求 其 能 把 宽

a=10.92cm、高b=5.46cm的L波段标准波导变换到宽a=10.92cm、高b=1.092cm的减

高波导,且在1.8~2.4GHz的频带内,输入电压驻波比小于1.2。

3.9 已知同轴线的特性阻抗为75Ω,负载阻抗为150Ω,试设计一个同轴结构的切比雪

夫式阶梯阻抗变换器,其将同轴线和负载进行匹配,工作频带为2~4GHz,Γ m=0.09。
已知同轴线均为空气填充,外导体直径均为16mm。


