
     

3.1 引言

谐振器因具有频率选择性及可存储电磁能量的特性,成为许多微波管的重要部件。本章将首

先介绍所有类型微波谐振器的基本参数,然后具体介绍几种重要类型谐振器的性能。
任何封闭金属腔体都可以存在无限多的电磁场谐振,这些谐振场中的每个模式均满足麦克斯

韦方程和金属表面的边界条件。如果与腔壁电流有关的电阻损耗可被忽略,那么其电场和磁场可

通过相位积分获得。金属谐振腔的损耗通常比较小,因此,其场与无损腔体相比差别不大。当损耗

被忽略时,可通过腔体壁电流计算出损耗的近似值。
用于微波管的谐振腔体一般为简单的圆柱对称结构,且电子注位于其中心轴线上,工作模式主

要是在电子注区域具有较强轴向电场的模式。图3.1给出了最简单的盒形腔谐振器实例,其工作模

式为TM010,该模式可看作在圆波导中垂直于轴插入一对导电面后,由TM01 模式得到。其最低模

式的谐振频率为波导的截止频率,该模式电场无轴向变化。图3.1给出了腔体在1/4谐振周期T0
间隔的电场、电荷和电流分布图。该腔体的具体特性参数将在3.3节中进行详细论述。

图3.1 盒形腔谐振器内的电场、电荷和电流
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如前面第2章的描述一样,通常利用等效电路方法来分析腔体谐振器较为合适,采用电感表示

传导电流路径,采用电容表示位移电流路径。图3.2(a)给出了盒形腔TM010 模式等效电路的由来,
其中串联电阻r表示腔壁的传导损耗。3.2节将给出该等效电路的具体分析。

图3.2 带有传导损耗腔体谐振器的等效电路

(a)
 

串联电阻;
 

(b)
 

并联电阻

3.3节和3.4节将分别介绍盒形腔谐振器和矩形腔谐振器的特性;
 

3.5节介绍圆柱形重入腔谐

振器,该类谐振腔体在真空管中普遍应用;
 

3.6节讨论由同轴线和波导与腔体谐振器的外部耦合;
 

3.7节介绍腔体参数的测量。

3.2 谐振电路

并联谐振电路的特性众所周知,本章仅给出其概述[1],我们将主要研究在微波管中采用等效电

路分析腔体谐振器所带来的问题。

3.2.1 谐振电路特性

图3.2(a)给出的等效电路可从谐振器的物理意义获得,通过对该电路进行分析,其输入阻

抗为:
 

Z=
rQU 1- j

QU

ω0
ω  

1
QU

+j
 ω
ω0

-
ω0
ω  

(3.1)

式中,谐振频率为:
 

ω0=
1
LC

(3.2)

固有品质因数为:
 

QU=
1

ω0rC
=
ω0L
r

(3.3)

及

rQU=
L
C

(3.4)

  微波谐振器的固有品质因数值一般不低于1000,通过仔细设计和加工,可制造出固有品质因数
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高达30000的谐振器。式(3.1)中分子的第二项一般小于1,忽略后不会产生较大误差,等式结果与

图3.2(b)中给出的并联谐振电路结果一致。

Z=
Rc/QU

1
QU

+j
 ω
ω0

-
ω0
ω  

(3.5)

式中,R 比Q(R/Q)定义如下:
 

Rc
QU

=
L
C =rQU (3.6)

及

QU=
Rc
ω0L

=ω0RcC (3.7)

  并联谐振电路通常采用图3.2(a)所示的模型,因其具有分析简单的优点。鉴于在微波频段定

义电路参数C、L 和Rc的含义较为困难,一般采用ω0、Rc/QU 和QU 来描述谐振器。利用式(3.2)、
式(3.6)和式(3.7)可计算得到上述电路参数,反之亦然。应当注意的是,QU 是唯一取决于构成腔

体所用材料特性的参数,因此,腔体谐振器的谐振频率和R/Q 值仅取决于其结构。
腔体阻抗Z 的幅值可通过式(3.5)推导得到:

 

|Z|
Rc

=
1

1+Q2U  

ω
ω0

-
ω0
ω  2

(3.8)

  图3.3给出了以dB为单位的归一化阻抗|Z|/Rc幅值作为归一化频率和QU 的函数关系曲线

(参见电子工作表3.1)。当加载到电路的信号频率等于谐振频率时,阻抗即为纯电阻且等于Rc。
由式(3.8)可以看出,在其他频率,|Z|<Rc,且曲线的宽度随着QU 增大而降低。这一变化关系通

常根据峰值幅度降低3dB位置处的曲线宽度来描述,即

QU=
ω0
2Δω

(3.9)

式中,当ω=ω0±Δω 且Δω≪ω0 时,|Z|=R/2。目前测试仪器可以给出如图3.3所示纵坐标单

位为dB的响应曲线,这样就使得测量谐振器的固有Q 值变得较为容易(参见3.7节)。

图3.3 并联谐振电路阻抗幅值与归一化频率和QU 的函数关系曲线
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由式(3.7)可以看出,为了获得较高的固有品质因数,电路必须有一个较高的并联电阻(即低损

耗),且该电阻有助于另一种QU 定义。当图3.2(b)中电路终端加载一个交变电压V=V0cosωt时,
电容内存储的最大能量为:

 

W =
1
2CV

2
0 (3.10)

  假如终端的电压幅值保持不变,在每个振荡周期内,能量会在电容和电感之间来回转换,并且

总储能保持不变。通过电阻耗散的能量平均率为:
 

PL=
V20
2Rc

(3.11)

  消去式(3.10)和式(3.11)中的V0,并替换式(3.7)中RcC 可得:
 

QU=
ω0W
PL

=
2πW
ΔW

(3.12)

式中,ΔW 表示每个周期的能量损耗,因此能量耗散率为:
 

dW
dt =-

ΔW
T0

=-
ω0
QU

W (3.13)

式中,T0 为电路的谐振周期。式(3.13)很容易进行积分计算,可以得出,当外部加载消除时,储能

以时间常数τ=QU/ω0 呈指数衰减。参数R/Q 的物理意义可通过将式(3.11)中的PL 代入式(3.12)
来揭示:

 

Rc
QU  = V20

2ω0W
(3.14)

因此,R/Q 是电路终端加载电压与其内部储能关系的度量。
为了完成对并联谐振电路理论的回顾,需要研究Z 的相位。

∠Z=arctanQU
ω0
ω -

ω
ω0  􀭠

􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3.15)

  图3.4给出了并联谐振电路阻抗相位随归一化频率和QU 的变化情况。当阻抗为纯电阻特性

时,Z 的相位为零;
 

在频率较低时,谐振电路的性能主要由电感器的电抗决定,并且∠Z→90°;
 

在频

图3.4 并联谐振电路阻抗相位随归一化频率和QU 的变化曲线
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率较高时,电容有较大影响,且∠Z→-90°;
 

在3dB位置:
 

ω0
ω -

ω
ω0

=±
1
QU

(3.16)

且有∠Z=45°。

3.2.2 谐振电路的外部加载

当谐振结构应用于微波管中时,它们的性能通常会因内部存在电子或与外部波导相连而发生

图3.5 外部加载的并联谐振电路

变化。这种方式对微波管性能的影响因微波管类型不同而

有所差异。我们暂且不对特殊类型微波管中电子加载和外

部加载对其性能的影响进行研究。仅考虑如图3.5所示由

电阻和电抗并联组成的一个外部电路相连接时对谐振器的

影响。该电路能够表征电子加载和外加载的综合影响,包
括谐振器与外电路之间的任何阻抗变换器。其终端的精确导纳为:

 

Y=
1
Rc

+jωC+
1
jωL+

1
RE

+jBE (3.17)

  谐振时,电纳之和为零,因此负载的电纳jBE 改变谐振频率。该影响通常非常小,如果需要,可
通过在谐振器内加入一个可调谐元件来进行补偿。表现为速调管当电子注导通时腔体频率的小漂

移,以及磁控管中的频推和频牵(参见第13章和第15章)。电阻加载的效果通常比较明显,因它可

以显著改变电路的Q 值。如果假定谐振频率不变,则Q 值为:
 

1
QL

=ω0L
1
Rc

+
1
RE  = 1

QU
+
1
QE

(3.18)

式中,QL 为谐振器的有载Q 值,QU 为式(3.7)给出的固有Q 值,QE 为外观Q 值。如果损耗仅由外部

电阻产生,QE 即为测量到的Q 值。另外,如果外部电阻等于谐振时电路电阻,则有QL=QU/2。
可以定义一个耦合系数K:

 

K =
Rc
RE

=
QU

QE
(3.19)

因此,

QU=QL(1+K) (3.20)

  这种影响在速调管中很重要,因为电子注加载和外部加载都增加了腔体的带宽,相应地也增加

了管子的带宽。此外,我们还发现,外部匹配的变化对速调管输出间隙电压和整管效率有较大影

响。对于磁控管,负载匹配的变化会导致振荡频率的改变,并通过频牵改变输出功率。

3.2.3 谐振电路的激励

图3.6给出了与电阻为Rs的激励源相连接的谐振器等效电路。从源得到的电流随时间的变

图3.6 与源连接的谐振器等效电路

化率为:
 

dI
dt=Cd

2V
dt2

+
1
R'
dV
dt+

V
L

(3.21)

式中,R'表示Rc和Rs的并联,其表达式为:
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1
R'=

1
Rc

+
1
Rs

=
1+K
KRs

(3.22)

式中,K 值由式(3.19)定义。因此,谐振电路的终端电压满足下述微分方程:
 

d2V
dt2

+
ω0
QL

dV
dt+ω20V=-

ω0R'
QL

I0ωsin(ωt) (3.23)

其中,等效电路参数已经被其微波等效参数所取代。当源频率等于电路谐振频率,同时在t=0时刻

源被连接到电路中时,上述方程的通解为:
 

V= -I0R'cos(ω0t)+
I0R'
2QL

sin(ω0t)  exp-
t
τ  +I0R'cos(ω0t) (3.24)

式中,

τ=
2QU

ω0(1+K)=
2QL

ω0
(3.25)

  该方程的推导是在Q2L≫1的假设条件下获得的。微波谐振器的有载Q 值通常高于100,因此,
式(3.24)可近似为:

 

V=I0R'1-exp-
t
τ  􀭠

􀭡
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁􀪁 cos(ω0t) (3.26)

我们注意到,如果QL≫1,则电压与电流彼此同相。
存储在电路中的能量等于存储在电容器内的最大能量,即

W(t)=
1
2C|V|2=

1
2C
(I0R')

2 1-exp-
t
τ  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 2 (3.27)

  当源把功率传递给匹配负载时,前向功率为:
 

P+=
1
8I

2
0Rs (3.28)

因此,根据式(3.7)、式(3.19)和式(3.28),式(3.27)可写成:
 

W(t)=P+
QU

ω0
4K

(1+K)2
1-exp-

t
τ  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 2 (3.29)

  当K=1(即Rc=Rs)时,上式达到最大值,因此该谐振器与源实现匹配,可以看成严格地耦合

到源,其最终储能为:
 

W0=P+
QU

ω0
(3.30)

则式(3.29)可被重写为:
 

W(t)=W0
4K

(1+K)2
1-exp-

t
τ  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 2 (3.31)

  当K<1时,谐振器处于欠耦合;
 

当K>1时,谐振器处于过耦合。在谐振器中积累能量的时

间,被称为填充时间,以通过t=QLT0 时储能达到最终值的91.5%来估算。通过估计可获得储能

数值。当K 比1大很多或小很多时,因源所提供的大部分能量被反射,此时储能较低。图3.7给出

了归一化储能W(t)/W0 在3种K 值(见电子工作表3.1)下随时间的变化关系,当谐振器被外部波

导激励或被调制后的电子注激励时,这些结果都是恰当的。
随着谐振器内储能的累积,呈现给源的阻抗会发生变化。当源连接于匹配负载时,稳态下负载
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电压幅值为:
 

V0=
1
2I0Rs

(3.32)

  一般情况下,根据式(3.22)、式(3.26)和式(3.32),可得到电压幅值为:
 

|V|
V0

=
2K
1+K 1-exp-

t
τ  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.33)

在谐振时,因电压和电流彼此同相,所以谐振器的电压反射系数为:
 

S11=
|V|-V0

V0
=
2K
1+K 1-exp-

t
τ  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 -1 (3.34)

  图3.8给出了3种K 值下S11 随时间的变化关系。当脉冲微波管的输出功率馈入一个谐振腔

体或谐振结构时,可观测到管子随时间变化的失配。因反射功率可能改变管子性能,必须在管子与

谐振器之间放置一个环行器来阻止这种反射。当源频率与谐振频率不同时,电压和电流也不再彼

此同相,需对上述分析做出相应调整。

图3.7 3种耦合系数下谐振器内归一化

储能随时间的变化关系

图3.8 3种耦合系数下谐振电路输入

匹配随时间的变化关系

3.2.4 耦合谐振器

腔体谐振器能够通过在其表面涂覆损耗材料、与外部电阻性负载连接或增强电子注加载来增

加带宽。因这些方法增加了射频损耗,所以这些降低Q 值的方法通常不太适用。另一种技术是

 图3.9 通过互感耦合的并联谐振电路图

把两个谐振器耦合起来,例如,为达到用于电视广

播的IOT所要求的带宽便采用了这一方法(参见

12.6节)。另外,4.6节研究了耦合腔慢波结构的

特性。
我们只研究如图3.9所示的一对相同的通过

互感耦合的并联谐振电路,其网络阻抗矩阵为:
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V1
0
0

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁 =

 1/jωC -1/jωC 0
-1/jωC Z -jωkL
  0 -jωkL Z

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

i1
i2
i3

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.35)

式中,

Z=
1
jωC+r+jωL (3.36)

由矩阵方程的最后一行可知:
 

jωkLi2=Zi3 (3.37)
代入式(3.35),并替换i3,可得:

 

V1
0
􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =
 1/jωC -1/jωC
-1/jωC Z'
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥
􀪁
􀪁 i1

i2

􀭠

􀭡
􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (3.38)

式中,

Z'=Z+
ω2k2L2

Z
(3.39)

  当频率等于任何一个谐振器的谐振频率时:
 

Z'=r1+
ω20k

2L2

r2  =r(1+k2Q2U) (3.40)

  如果kQU=1,那么第二个电路与第一个电路相匹配,其电路被称为临界耦合。电路的输入阻

抗和相位能够作为频率和耦合系数k的函数被计算出来(见电子工作表3.1)。
图3.10给出了未耦合时Q 值为1000的两个谐振器,当耦合时输入阻抗幅值随频率和耦合系

数的变化情况。当k=0时,如预期的那样,响应曲线与图3.3中给出的曲线一致。随着k 的增大,
曲线由一个峰值变为两个峰值。当谐振器处于临界耦合时,曲线类似于切比雪夫响应。与拥有相

同最大阻抗的单一谐振器相比,其带宽增加了。图3.11给出了耦合谐振器输入阻抗的相位响应曲

线,当k→0时,曲线与单频工作的单个谐振器在相位为零时曲线相似。随着k 的增加,曲线呈单调

状态,直到k=1/QU 时出现拐点。对于较大的k值,在相位为零时会出现3个点。其他方式耦合的

谐振器状态与上述结果相似。

图3.10 通过互感耦合的两个相同谐振器幅值响应曲线
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图3.11 通过互感耦合的两个相同谐振器相位响应曲线

3.3 盒形腔谐振器

当频率高于100MHz时,其谐振电路基本为腔体谐振器,这些谐振器具有很多结构形状且都存

在无限多个谐振模式。其中最简单的谐振腔是在一个均匀横截面的金属波导内放置一对金属壁以

形成一个均匀腔体。当波导内传输模式的反射形成驻波时,便会产生谐振现象。接下来本节将给

出基于圆波导的谐振腔体阐述,同时,3.4节将介绍基于矩形波导的谐振腔体内容。
图3.1给出了基于圆波导谐振器的TM010 模式示意图。通过在z 向施加合适的边界条件,其

可能的谐振模式源于波导的TE模式和TM模式,其中最值得关注的是TM0,n 模式,因该类模式在

与电子注互作用的轴线上存在轴向电场分量。电场在所有金属表面的切向分量必须为零,且谐振

条件如下:
 

βm,nh=pπ (3.41)
式中,p=0,1,2,…,βm,n 为式(2.11)和式(2.85)中出现的圆波导TMmn 模式的传播常数。谐振模

式为满足式(3.41)的腔体TMmnp 模式,所有模式的磁场z 向分量为零。通过在电场横向分量为零

的面上放置腔体终端壁,可以从图2.15推导出其场型分布。
当频率等于圆波导TM01 模式的截止频率时,即为最低谐振模式TM010,并且电场仅有一个不

随z变化的z向分量,该场分量为:
 

Ez =E0J0(βCr)exp(jωt) (3.42)
并且,由式(2.20)有:

 

Hθ =j
ε0
μ0

E0J1(βCr)exp(jωt) (3.43)

式中,βCa=2.405,因此,谐振频率为:
 

ω0=2.405
c
a

(3.44)

利用电场或磁场的最大值可以计算出腔体内存储的能量为:
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W =
ε0
2∫

a

0
2πrhE2zdr (3.45)

将式(3.42)代入式(3.45),可得:
 

W =πhε0E
2
0∫

a

0
J0(βCr)

2rdr (3.46)

求积分得[2]:
 

W =(ε0ha
2E20)·

π
2J

2
1(2.405)=0.423ε0ha

2E20 (3.47)

  如果等效电路终端选择在两个平面的中心,则腔体电压为:
 

V0=E0h (3.48)
因此,由式(3.14)、式(3.44)、式(3.47)和式(3.48)可得:

 

Rc
QU  =0.491h

a
μ0
ε0

=185
h
aΩ

(3.49)

  通过假设腔壁上电流密度与无损腔体的相同,可以计算出高Q 值腔体的并联电阻理论值,其表

面电阻由下式给出:
 

Rs=
1
σδ=

ωμ0
2σ

(3.50)

式中,σ为腔壁的电导率;
 

δ为趋肤深度[3]。一些研究人员报道了在毫米波频段对不规则表面电阻

的测量,发现表面电阻明显高于由式(3.50)所得计算值。然而,仔细研究实验数据后可以发现,这
些结果可能是错误的[4]。根据经典弛豫效应(或Drude色散)模型可以准确地计算出频率高达几

THz的表面电阻值[5]:
 

Rs=
ωμ0
2σ 1+(ωτ)2 -ωτ (3.51)

式中,τ为金属的弛豫时间。在100GHz时,可以发现,利用铜的材料常数(参见文献[4]中的值,σ=
5.959×107S/m且τ=25.018fs),式(3.50)的计算误差小于1%。

电流密度相当于腔壁上的切向磁场并与其垂直,因此,电流在腔体终端平面中是径向的,并且

在弯曲壁中为轴向。腔壁耗散的功率为:
 

PL=πahRs|Hθ(a)|
2+2πRs∫

a

0
|Hθ(r)|

2rdr (3.52)

代入式(3.43)后得到:
 

PL=πRsE
2
0
ε0
μ0
[ahJ1(2.405)

2+2∫
a

0
J1(βCr)

2rdr] (3.53)

并且,对上式求积分:
 

PL=πRsE
2
0
ε0
μ0

a(a+h)J1(2.405)
2 (3.54)

由式(3.12)、式(3.44)、式(3.47)和式(3.54)可得:
 

QU=
2.405
2

μ0
ε0

h
Rs(a+h)

(3.55)
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  通过数值计算的例子有助于理解上述方程。表3.1给出了a=h 条件下铜材料盒形腔谐振器

的理论参数,可以看出,各种情况下与腔体半径相比,其趋肤深度较小,因此,与制造公差和热膨胀

的影响相比,有限电导率对谐振频率的影响可以忽略不计。当QU 值足够高时,可以采用并联电阻

表示腔体损耗。

表3.1 铜材料盒形腔谐振器的理论参数(参见电子工作表3.2)(a=h,σ=5.959×107S/m)

频率(GHz) 1.0 3.0 10.0 30.0
a(mm) 114.7 38.25 11.47 3.82
δ(μm) 2.06 1.19 0.65 0.38
Rc/QU(Ω) 185 185 185 185
QU 27800 16100 8800 5100
Rc(MΩ) 5.15 2.97 1.63 0.94

3.3.1 表面粗糙度的影响

实际达到的Q 值一般小于表3.1中的理论值,因电流路径的有效长度随着表面粗糙度变差而

增加。通过考虑垂直于电流方向的周期槽结构表面对该问题进行了理论研究[6,7]。如果趋肤深度

比表面粗糙度小,则电阻按实际路径长度与理想路径长度的比例增加[7]。当趋肤深度等于或大于

表面粗糙度时,电阻小于由路径长度计算得到的值,且随着趋肤深度的增大而趋于理论电阻值,电
阻取决于凹槽的形状和间距。通过对随机粗糙度的表面进行建模[8],也得到了上述类似的结论。
结果表明,增加的损耗主要取决于RMS(均方根)粗糙度、修正长度和修正函数。沟槽平行于电流有

类似的结果,但与垂直于电流方向相比影响稍微小些。随着趋肤深度的减小,电阻迅速增大,并达

到近似恒定值[7]。
表征表面粗糙度影响的经验公式为:

 

Rr
Rs

=1+
2
πarctan1.4

Δ
δ  2􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3.56)

 图3.12 表面电阻与表面粗糙度的经验关系曲线

式中,Rs由式(3.50)给出;
 

δ为趋肤深度;
 

Rr表示具

有RMS粗糙度Δ 表面的表面电阻[8~10]。图3.12给

出了由式(3.56)得到的归一化表面电阻随Δ/δ 参

数的变化曲线,尽管该图大体表明了表面电阻随表

面粗糙度如何变化,但根据上面的讨论可以清晰地

得出它不能代表所有可能的表面条件。
铜波导在24GHz时的损耗实验测量结果显示:

 

归一化损耗范围从机加工表面的1.09到电镀表面

的1.8[11],通过增加材料表面粗糙度,可增加损耗。

Benson及其同事开展了9.4GHz条件下波导损耗

的 测 量,他 们 还 测 量 了 实 验 样 品 的 表 面 粗 糙

度[12-14],发现通过电抛光或化学抛光可以减少表面粗糙度的影响。表3.2给出了铜波导的归一化

表面电阻。利用波导损耗推导公式,可以分析以实际表面长度与理想长度的比值定义的表面粗糙
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度的影响。通过对3种不同因素的分析,可以解释与电流的每个分量垂直的波导壁粗糙度的差异。
通过这些因子的测量对波导进行研究,可以得出下述结论:

 

当趋肤深度与粗糙度相比较小时,增加

的损耗完全可以通过增加的路径长度予以解释。例如,一件3GHz的黄铜波导,其表面粗糙度比趋

肤深度高出约一个数量级,研究发现,归一化路径长度范围为1.10~1.73,其平均值为1.34。
表3.3概括了铜波导在不同频率下的测量结果[13,15]。理论表面电阻可由直流体电导率的测量

值计算得出。通过计算表面粗糙度的影响,可以看到,在10GHz时增加的损耗可以用这种方式进行

解释,但无法解释35GHz时的情况。在计算该值时,看起来好像可以通过忽略增加路径长度以外的

因素来解释这种差异。通过退火可以降低表面电阻,这一点可以根据在制造过程中改变了硬化了

的材料表面层的导电性来解释[15]。

表3.2 在10GHz附近铜波导测量与

计算表面电阻比值[12]

铜 Rr/Rs
光亮电镀 1.001
电抛光 1.002
化学抛光 1.003
高精度拉旋 1.012

表3.3 拉旋铜波导表面电阻测量值

与计算值的比值[11,13,15]

频率(GHz) Rr/Rs

9.375 1.034
24 1.37
35 1.55~1.57
70 1.7~2.5
140 2.1~2.5

  在35GHz,采用人为粗糙化表面的谐振器进行了传导损耗测量[16],并且在0.4~0.85THz也

进行了测量[17]。如果Δ/δ≥1,则表面电阻随RMS表面粗糙度的变化可由式(3.56)描述,渐近值

对应于预期表面积的增加;
 

当Δ/δ<1时,与理论结果相差很大。文献[16]中提出,该差异可以通过

反常趋肤效应来解释,但该结论受到了Lucyszyn的质疑[4]。
从前面的讨论可以得出下述结论:

 

表面粗糙度的影响可以通过修正表面电阻来表征。表面粗

糙度的性质以及划痕和加工痕迹的方向非常重要,并且通常不容易计算出等效表面电阻。当表面

粗糙度明显大于趋肤深度时,在已知等效路径长度时,则可以计算等效电阻。因此,腔体谐振器的

固有品质因数取决于加工过程以及腔体材料。以盒形腔为例,在车床上转动腔体部件而形成的角

向加工痕迹将对Q 值产生非常大的影响。基于理论基础,很难定量分析表面粗糙度引起的QU 值

的减少,须根据以往经验进行估值。例如,在3.2GHz时,在表面粗糙度与趋肤深度相当的情况下,
发现测得的Q 值约为理论值的72%[18]。

3.3.2 高阶模式

除基模谐振之外,盒形腔谐振器存在无限多个高阶谐振模式。其中,圆对称TM0n0 模式对应于

当βCa=2.405,5.520,8.654,…时J0(βCa)=0的解[2]。当m>0时,电场在径向按Jm(βCr)函数

变化,并且TMmn0 模式的谐振点为Jm(βCa)函数的零值。这些模式的电场在靠近轴的位置很弱,
因此它们不与轴上电子注发生强烈的相互作用。其他高阶模式(如TMmnp 和TEmnp,且p≥1)E 具

有Ez以外的分量,但这些模式通常不会被激励。然而,由于调制的电子注含有信号频率的高次谐

波电流,所以必须核实腔体没有在这些频率上产生高阶模式谐振。



77   

3.4 矩形腔谐振器

矩形腔谐振器可以从如图3.13所示的矩形波导中演变而来,矩形波导中最低TM模式为图2.6

 图3.13 矩形腔谐振器结构示意图

所示的TM11 模式,腔体内TM110 谐振模式的电场z向分量为:
 

Ez=E0sin
πx
a  sinπyb  exp(jωt) (3.57)

将其代入式(2.36),可以得到:
 

β2C=
π
a  2+

π
b  2 (3.58)

中空波导中磁场分量可以从式(2.20)得到:
 

Hx=j
ε0
μ0

a

a2+b2
E0sin

πx
a  cosπyb  exp(jωt) (3.59)

Hy=-j
ε0
μ0

b

a2+b2
E0cos

πx
a  sinπyb  exp(jωt) (3.60)

存储的能量为:
 

W =
h
2ε0E

2
0∫

a

0∫
b

0
sin2 πxa  sin2 πyb  dy  dx (3.61)

  对式(3.61)得到:
 

W =
ε0
8abhE

2
0 (3.62)

因为V0=E0h,所以:
 

R
Q =

4
π
· h

a2+b2
μ0
ε0

(3.63)

可以看出,该腔体的Q 值与盒形腔相同[3],采用我们的边界符号,其结果为:
 

Q=
π
4Rs

μ0
ε0

2h(a2+b2)3/2

ab(a2+b2)+2h(a3+b3)
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 (3.64)

  矩形腔与盒形腔类似,也存在高阶谐振模式。

3.5 重入腔

通常情况下,微波管不使用盒形腔。其原因可以通过考虑速度为u0 的电子穿过长度为g 的腔

体间隙所用的时间(t=g/u0)来理解。在这段时间内,腔体内电场的相位变化为ωt。最理想情况是

该值应低于π/3,以确保每个电子通过腔体时所观测到的场近似不变,因此有:
 

ω
u0
≤
π
3g

(3.65)

  与式(3.44)联立,对于g=h 的盒形腔,我们发现,为使渡越角保持在规定的范围内,须有:
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h
a ≤0.435

u0
c

(3.66)

  大多数线性注微波管的工作电压范围在5~100kV,相应的u0/c范围为0.1~0.5。表3.4给

出了在3GHz不同注电压下铜材料盒形腔的理论参数,所有情况腔体半径为38.2mm,趋肤深度

1.22μm。可以看出,式(3.66)所要求的低h/a 值会导致非常低的固有品质因数和并联电阻。由于

这个原因,仅在高功率(前向基波)耦合腔行波管中采用过简单的腔体,腔体性能可以满足要求,但
在高频段(如毫米波)微波管中,结构上的困难使其难以被采用,需采用其他形状的腔体。

表3.4 在3GHz铜材料盒形腔的理论参数

u0/c 0.1 0.3 0.5
V0(kV) 2.6 25 80
h/a 0.044 0.131 0.218
a(mm) 38.3 38.3 38.3
h(mm) 1.68 5.01 8.34
QU 1354 3722 5751
Rc/QU(Ω) 8.14 24.2 40.3
Rc(kΩ) 11.0 90.2 232.0

微波管中使用的腔体通常为如图3.14所示的重入式圆柱形结构。将具有相同谐振频率和互作

用间隙长度的盒形腔与重入腔进行比较,可以发现:
 

在重入腔中,互作用间隙的电容小于盒形腔中

的值。因此,重入腔的电感必须大于盒形腔的电感,才能保持谐振频率不变,使得重入腔的R/Q 值

大于盒形腔。

图3.14 圆柱形重入腔谐振器结构示意图

3.5.1 重入腔矩量模型方法

使用矩量法可以非常准确地计算出如图3.14所示的一般形状重入腔的特性。文献[19]中给出

了该方法的概要,并在文献[20]和[21]中给出了该方法的进一步阐述。该腔体被分成3个同心区域

(分别是Ⅰ、Ⅱ和Ⅲ),各个区域的轴向长度相同,其外半径分别为a、a'和A。电场的轴向分量和磁

场的角向分量在r=a 和r=a'处以基函数的傅里叶级数进行展开,在区域Ⅱ中有:
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Ez
Hθ =∑

∞

m=0

eⅡm

hⅡ
m  cosmπz

g  (3.67)

  其他区域类似,每个区域单独选择项数进行求和。在r=a 处幅度被表示为e和h,在r=a'处

被表示ee和hh。在区域Ⅰ中,场必须满足麦克斯韦方程和边界条件,可表示为:
 

[hⅠ]=[GI(k)][eⅠ] (3.68)
式中,k=ω/c,对角矩阵GⅠ的定义可参考文献[20]。在区域Ⅲ中,可进行类似处理。

[hhⅢ]=[GⅢ(k)][eeⅢ] (3.69)

  因这些场是麦克斯韦方程的解,在区域Ⅱ的内、外边界处与其他区域的关系固定不变,可表

示为:
 

hⅡ
m

hhⅡ
m

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁 =[Um(k)]

eⅡm

eeⅡm

􀭠

􀭡
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥
􀪁
􀪁
􀪁 (3.70)

  该方程可被重新排列为分块矩阵:
 

hⅡ

…

hhⅡ

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁 =

U1,1(k) ︙ U1,2(k)

… … …

U2,1(k) ︙ U2,2(k)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

eⅡ

…

eeⅡ

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3.71)

  根据区域Ⅱ中基函数项的Ez 展开式,在区域Ⅰ和区域Ⅲ中得出:
 

[eⅠ]=[P1][e
Ⅱ] (3.72)

及

[eeⅢ]=[P2][ee
Ⅱ] (3.73)

  同理,根据区域Ⅰ和区域Ⅲ中基函数项的 Hθ 展开式,在区域Ⅱ中得出:
 

[hⅡ]=[Q1][h
Ⅰ] (3.74)

及

[hhⅡ]=[Q2][hh
Ⅲ] (3.75)

  文献[20]中给出了连接矩阵[P]和[Q]的具体形式。利用式(3.68)、式(3.69)、式(3.71)和
式(3.72)~式(3.75),除eⅡ和eeⅡ外,消除掉所有系数,得到:

 

[W(k)]
eⅡ

…

eeⅡ

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁 =0

(3.76)

这样,谐振频率可由下式求解得出:
 

|W(k)|=0 (3.77)

  也可以得到区域Ⅱ中包含电场振幅的本征矢量,由此可以得到整个腔体的电场和磁场。一旦

知道这些特性,就可以计算出任意给定间隙电压下的储能和功率耗散,从而,可以得到 QU 和

Rc/QU,电子工作表3.3中提供了该方法。如果电子注通道深度足够大,把通道边界作为导电边界

处理,则对计算结果没有影响。
可以证明,如果区域Ⅱ中级数的项数是有限的,而区域Ⅰ和区域Ⅲ中的项数趋于无穷大,则该

解为频率上边界;
 

反过来,可以得到频率的下边界,这样就可以知道解的准确性。此外,如果所选择
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的级数项数,使每个区域中的最小波长大致相同,则计算结果会随着项数的增加而迅速收敛到一个

非常精确的数值。文献[20]中介绍了利用该方法选取8项级数来表征间隙内的场时发现,各种形状

腔体的谐振频率、Rc/QU 和QU 计算精度均优于0.01%。当利用商业电磁软件对同一腔体建模时

发现,达到同样精度需要非常仔细建模和相当长的计算时间。因此,矩量法对于快速计算如图3.14
所示形状的腔体特性,以及对于利用计算电磁学进行基准计算都是非常有价值的。

图3.15给出了利用电子工作表3.3研究谐振频率为3GHz、互作用间隙为5mm的重入腔特性

得到的结果,这些结果在表3.4的第三列与u0/c=0.3的盒形腔结果进行了对比,漂移管内、外半径

分别为5mm和7mm,这些值均为实际中所应用的典型值。逐渐增大腔体高度(h)和调整外半径

(A),可获得准确的频率。因高度的增加会导致电感的增大快于电容的减小,结果发现,外半径一直

在减小。从图3.15可以看出,随着腔体高度的增加,Rc/QU 最初会随着电容的减小和电感的增大

而增大,以维持正确的频率。然而,当腔体的归一化高度大于5时,由于侧壁太靠近漂移管,从而会

增大电容,因此Rc/QU 会减小。这是不希望得到的结果,因为电场径向分量的增大会减弱与电子

注互作用的轴向分量。腔体的固有Q 值与并联电阻也表现出同样的现象,即先增大后减小。图3.16
给出了h=4g 时腔体横截面1/4部分的电场分布。

图3.15 盒形腔归一化的重入腔理论特性随h/g 的变化曲线

图3.16 h=4g 时,重入腔体谐振器中的电场分布

表3.5给出了有电子注通道和无电子注通道的盒形腔与高度4倍于互作用间隙的重入腔特性

的比较,对这些结果需要稍做说明。首先,它们只是说明了给定尺寸的腔体特性,对于为其他电子

速度和频率所设计的腔体,其结果与这些结果类似,但所预期的详细参数会有所差异;
 

其次,没有考

虑表面粗糙度的影响,实际上这会降低QU 和Rc的值。
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表3.5 在3GHz铜质腔体的理论特性(u0/c=0.3)

盒 形 腔 有电子注通道的盒形腔 重 入 腔

a(mm) — 5.00 5.00
a'(mm) — — 7.00
A(mm) 38.25 38.61 26.11
g(mm) 5.00 5.00 5.00
h(mm) 5.00 5.00 20.00
QU 3715 3712 7959
Rc/QU(Ω) 24.2 23.5 103.3
Rc(kΩ) 89.9 87.2 822.1

3.5.2 重入腔Fujisawa模型

在速调管和感应输出管的设计中,需要在给定的频率、互作用间隙长度和漂移管半径下进行腔

体谐振器设计。由图3.15可以看出,腔体高度或半径可以任意选取,然后通过谐振频率确定出其余

参数。3.5.1节中描述的矩量法提供了一种快速计算腔体特性的方法。然而,采用近似等效电路模

型进行参数化研究可能会更快捷[22]。图3.2(b)给出了该方法无电子注通道时双重入腔的电路模

型,电容器由3个并联电容器(CⅠ、CⅡ、CⅢ)组成,它们分别代表漂移管内部、端部和外部空间电荷

对电容的贡献。
通过准静态分析可以计算与漂移管内部电荷相关的电容并获得足够的精度。为此,假设当r=

a 时,电场的轴向分量在间隙中是恒定的。该场可以通过在r=a 处对场进行傅里叶变换,在轴向上

具有正弦变化exp(jβz)的无限项场分量来表示:
 

Γ(β)=∫
g
2

-
g
2

Vg
g
exp(-jβz)dz=Vg

sin(βg/2)
βg/2  (3.78)

式中,Vg为间隙电压。由于假设漂移管内的电场满足拉普拉斯方程,Ez 在径向按I0(βr)变化,因
此,采用逆傅里叶变换,在漂移管内有:

 

Ez(r,z)=
Vg
2π∫

∞

-∞

I0(βr)
I0(βa)

·sin
(βg/2)
βg/2

exp(-jβz)dβ (3.79)

  在z=0处,对于r≤a,通过求出导电片上的总电荷,便可以得到漂移管内的总电荷:
 

Q=ε0∫
a

0
2πrEz(r,0)dr (3.80)

将式(3.79)代入式(3.80)并积分,可得到区域Ⅰ中的电容为:
 

CⅠ =ε0∫
∞

-∞

aI1(βa)

βI0(βa)
·sin

(βg/2)
βg/2

dβ (3.81)

  可以发现,该电容与文献[22]中图19给出的电容相同。由于我们假设间隙中的场是均匀的,所
以区域Ⅱ中的电容可简化为:

 

CⅡ =ε0
π(a'2-a2)

g
(3.82)

区域Ⅲ中的电容为[22]:
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CⅢ =2ε0a'lne (A-a')2+(h/2)2

g  (3.83)

因此,总电容为:
 

C=CⅠ +CⅡ +CⅢ (3.84)
  假设角向磁场由r=a'处的均匀轴向电流I 产生,并用以计算电感,且当r<a'时可忽略不计,
其角向磁场为:

 

Hθ(r)=
I
2πr

(3.85)

则自感为:
 

L=
μ0h
2πln

A
a'  (3.86)

利用式(3.2)和式(3.6)可计算腔体谐振频率和R/Q 值。
存储的能量可通过磁场来估算:

 

W =
μ0h
4πI

2lnA
a'  (3.87)

  根据磁场还可以计算出腔体表面耗散的功率:
 

PL=
1
4πI

2Rs
h
A +

(h-g)
a' +2ln

A
a'    (3.88)

  这样,就可以利用式(3.12)计算出固有Q 值。
表3.6给出了矩量法和Fujisawa法(参见电子工作表3.4)对有无电子注通道时铜材料重入腔

的理论特性计算结果比较。从这些例子可以看出,使用Fujisawa法,频率准确度约为1%,而其他参

数的准确度约为5%。对无电子注通道的各种腔体的详细研究表明,在A/a'<5和z3/z2<12条件

下,使用Fujisawa法计算的频率精度优于5%。另外,由表3.6可以看出,对于典型形状的腔体,用
于微波管中的特性参数精度会比这更好。

表3.6 在3GHz时(v0/c=0.3)有无电子注通道铜材料重入铜腔的理论特性比较

无电子注通道 有电子注通道

矩量法 Fujisawa法 矩量法 Fujisawa法

a(mm) 5.0 0 5.0 5.0
a'(mm) 7.0 7.0 7.0 7.0
A(mm) 24.39 24.39 26.11 26.11
g(mm) 5.0 5.0 5.0 5.0
h(mm) 20.0 20.0 20.0 20.0
f(GHz) 3.000 2.987(-0.4) 3.000 2.964(-1.2)
Rc/QU(Ω) 99.7 93.7(-6.4) 103.3 98.1(-5.3)
QU 7499 7666(+2.2) 7959 7934(-0.3)
Rc(kΩ) 747.7 718.3(-4.1) 822.1 778.1(-5.7)

3.5.3 互作用场

电子注沿圆形对称腔体的轴线通过,与漂移管间隙的边缘电场相互作用。在前一节中,为了简
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单起见,假设在r=a 处电场的轴向分量为常数。然而,从图3.16可以清楚地看出,因在漂移管鼻

锥附近有场聚集,该假设是不准确的。场分布取决于漂移管鼻锥的形状、间隙长度和漂移管半径。
然而,为了避免电子被漂移管截获,其电子注半径通常不大于2a/3,在该半径范围内,发现电场轴向

分量的变化并不强烈依赖于r=a 处的场分布。因此,通过比较若干近似场分布,可得出相关互作

用场的有用结论,文献[23]除了讨论上述均匀场外,还考虑了其他两种类型的场分布。如果漂移管

鼻锥为刀口形状,则有:
 

Ez(a,z)=

Vg
π (g/2)2-z2

|z|<g/2

0 |z|≥g/2

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3.89)

式中,Vg为间隙电压,一个比较有用的近似场分布为:
 

Ez(a,z)=
kcosh(kz)
2sinh(kg/2)

Vg, |z|<g/2

0 |z|≥g/2

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁 (3.90)

式中,k被选取为匹配计算或测量所确定的实际间隙场。当k→0时,该场趋近于均匀场;
 

当k=4/g
时,它会产生一个非常接近刀口形状漂移管给出的互作用场。场分布图上互作用场与归一化长度

的依赖性可利用电子工作表3.5进行研究。因为准静态场能够假设漂移管所有尺寸对半径进行归

一化,所以可使用电子工作表3.5来研究互作用场与场分布和归一化间隙长度的相关性。图3.17
比较了当g/a=1时,r=a 处为均匀场、刀口形状场和介于两者之间场分布的一些典型结果。由图

可以看出,在电子注所占据的空间区域内,不同场分布下漂移管间隙中的场几乎没有差别。当r=
a/2时,间隙中心处的轴向场略大于轴上的场值,并随着z 的增大而快速衰减。当归一化间隙长度

为g/a=0.5时,可以发现,使用3种场分布其结果之间的差异可以忽略不计,但轴上的场与r=a/2
处的场之间存在较大差异。当归一化间隙长度为2.0时,不同分布曲线场间存在着较大差异,但径

向变化较小。总的来说,设置g/a=1后,在场的径向均匀性与间隙对场分布的敏感性之间取得一

个较好的折中。

图3.17 g=a时在r=a处3种不同场分布下漂移管间隙中Ez的轴向变化

(A)
 

均匀场;
 

(B)
 

双曲余弦场(k=2/g);
 

(C)
 

刀口形状场

3.5.4 实际重入腔

实际微波管中采用的腔体,一般情况下,其漂移管的外形全部或部分为圆锥形,而顶端为圆形,
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以降低表面上的峰值电场值。间隙长度通常近似等于漂移管内半径,但实际尺寸会在考虑下述情

况时做出折中选择:
 

•
 

腔体的电特性;
 

•
 

可利用的轴向空间;
 

•
 

避免间隙电压击穿和二次电子倍增效应放电;
 

•
 

腔体的热传导和机械强度。
本书18.8节讨论了二次电子倍增效应放电。通过改变漂移管鼻锥的形状和涂覆具有低二次电

子发射系数的涂层,可进一步降低间隙击穿的风险[24]。
如果需要改变腔体的频率,可以通过增加一个调谐器来实现。该调谐器通常采用位置可变且

平行于漂移管的金属薄片形式,从而使其与漂移管间的电容可以实现如图3.18(a)所示的变化[25]。
在一些超高频速调管和感应输出管中,漂移管由一个陶瓷圆筒包围,形成了如图3.18(b)所示的真

空管壳,腔体外部被分成两半,并用螺栓固定在管子周围。因腔体的外部处于大气压力下,所以可

采用弹簧爪式定位装置让腔体的一部分实现位置可变,并保持良好的电接触,这种类型的腔体称为

外腔。

图3.18 腔体调谐器在(a)内腔(b)外腔中的结构

3.6 腔体的外部耦合

微波管中使用的腔体谐振器的外部连接既可以采用同轴线也可以使用金属波导,并通过调整

耦合的强度以达到所需的外观Q 值。
同轴线可端接电性或磁性天线。通过去除一小段外导体和绝缘层,露出的内导体与腔体中的

电场耦合以形成电性天线。用类似方式可制作磁性天线,将露出的内导体制成一个可与外导体连

接的环(见图3.19(a)和图3.19(b)),该环与腔体中垂直于环平面的磁场分量感应耦合。这两种技术

都被用来制作腔体谐振器实验测量的探针。天线与模式之间的耦合强度受到下面几个因素的影响:
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图3.19 环耦合腔体

(a)
 

闭环结构;
 

(b)
 

开环结构;
 

(c)
 

等效电路

•
 

天线的尺寸;
 

•
 

天线插入腔体的深度;
 

•
 

磁性天线环平面与局部磁场方向之间的夹角。
因为不能接近最强电场区域,而且天线上的电场过于集中,会引起电击穿,故电性天线不适合

与微波管腔体中基模TM010 模式进行耦合。3.6.1节讨论了使用环(磁性天线)进行的耦合。
当采用波导与腔体进行外部连接时,应使波导的基模场与被激励的腔体模式实现强耦合。因

此,矩形波导的宽边通常垂直于腔体的轴线(参见图3.22),耦合强度可通过改变波导与腔体接合的

孔(或膜)的尺寸进行调整,3.6.2节将对膜孔耦合进行讨论。

3.6.1 环耦合

图3.19给出了带有耦合环腔体的常规结构。该环既可以采用如图3.19(a)所示闭合方式,也
可以采用如图3.19(b)所示开环方式。环与腔体中的磁场进行感应耦合,并通过围绕同轴线旋转环

来调整耦合的强弱。环耦合腔体的等效电路如图3.19(c)所示,其中,腔参数以下标c来表示;
 

腔体

与耦合环间的互感为kLc,而k表示腔体内的磁通量耦合到环中的百分率;
 

环的自感为LL,对等效

电路进行分析可以得出,其输入阻抗为:
 

Zin=jωLL+
k2Rc

1+jQU
 

ω
ω0

-
ω0
ω  

(3.91)

式中,根据式(3.6),Rc=Q
2
Urc,该结果与式(3.5)比较表明,除回路电感的影响外,耦合可用k∶1

的理想变压器来表征。
如果已知腔体中磁场的分布,通过求出与环相关链接的磁通量的百分率,就能计算出耦合系数

k,并且可获得较高精度[26]。如果环的尺寸比自由空间波长小,则利用静态分析计算出环的自感。
文献[26]和[3]分别给出了自由空间中矩形环和圆形环的自感计算公式。自感的计算也可以通过

将环视为短路的双导线来分析,与采用上述方法获得的计算结果相差约为20%。应注意,式(3.91)
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中的第二项在频率远离腔体谐振频率时可以忽略,环的自感能够被测量,发现采用这种方法测得的

电感比自由空间电感小一个数量级。这是因为环的磁场被限制在谐振腔内,从而会增加磁通路径

的磁阻,并减小单位电流所产生的磁通量。假设通过圆形环中心的磁力线形成一个与环半径相同

的圆,就可以对该影响进行较为粗略的估算。同时,与自由空间中的同样环相比,环中心磁通密度

的降低系数大约为π。
电子工作表3.4中给出了上述模型,该表可用于研究带有环耦合的重入腔特性。图3.20给出

了忽略环电感的典型腔体反射系数S11,且把环视为短路双导线使计算值减小π系数,环的电感估

值与某一特定情况的实验结果吻合得很好。由此可见,环的电感作用是略微改变谐振腔的谐振频

率,并同时改变谐振时的Zin值。为了研究这一影响,假定腔体的固有Q 值很高,因此带宽很窄,且
环的电抗假设为常数。图3.21给出了采用理想变压器和恒定环路电抗X=ω0LL 重新绘制的等效

电路,该电抗与电阻为Rs的源相连接。该电路接入图3.5所示电路,可写为:
 

1
RE

+jBE=
k2

(Rs+jX)
=

Rs-jX
(R2s+X2)

k2 (3.92)

图3.20 环耦合腔反射系数(QU=7800,QE=330)

(a)
 

忽略环电感;
 

(b)
 

考虑环电感

图3.21 带有外电阻的环耦合腔等效电路

 

因此,可以得出:
 

RE=
(R2s+X2)

k2Rs
(3.93)

以及

BE=-
k2X

(R2s+X2)
(3.94)

  腔体的外观Q 值和耦合系数K 可由式(3.18)和式(3.19)得到,谐振条件是电抗之和为零。因

此,带有外负载的腔体谐振频率为下式的解:
 

ωCc-
1

ωLc
-

k2X
(R2s+X2)=

0 (3.95)



87   

3.6.2 膜孔耦合

图3.22给出了通过膜孔将腔体耦合到矩形波导的结构示意图。波导宽度通常是标准波导的宽

图3.22 膜孔耦合腔体示意图

度,但高度可以降低。一般通过改变膜孔的宽度来调整耦合系

数,以获得所期望的外观Q 值。
波导和腔体间的耦合可采用小孔耦合理论来模拟[27-30]。

在该理论中,小孔效应可通过一个电偶极子或两个磁偶极子来

描述,且单个电偶极子的大小与膜孔上电场的法向分量成正

比,而两个磁偶极子的大小与磁场的横向分量成正比。在上述

情况下,通常认为功率经过膜孔从腔体传输到波导中。在如

图3.22所示腔体的TM010 模式下,膜孔处的非零场分量只有

平行于波导宽边的磁场,因此,磁偶极矩为:
 

M =αmH1 (3.96)
式中,H1 为腔体中心的切向磁场;

 

αm 为小孔的磁极化率,仅
取决于孔的形状和尺寸。由于小孔被假设为很小,所以其极化

率可以通过准静态分析来确定。αm 的解析表达式可用于圆形

和椭圆形小孔[30],并且其他形状的膜孔也已通过实验获得验

证[31]。波导中感应出的横向磁场幅值可由下式给出:
 

H0=
2βg
abαmH1 (3.97)

  如果耦合孔与波导中心对齐[30],则波导宽边中心处的电压幅值为:
 

V0=E0b=
βw
βg

ZwH0b (3.98)

  由式(2.38),其中βw=ω/c,且Zw= μ0/ε0,则耦合系数可表示为:
 

K =
PE

PL
=

V20
2ZgPL

(3.99)

式中,PE 和PL 分别表示外部电阻和腔壁耗散的功率。因此,将式(3.97)和式(3.98)代入上式

可得:
 

K =
2
Zg

Zwβw
a  2 (αmH1)

2

PL
(3.100)

  因工作参数多以功率和电压表征,所以其合理的波导阻抗为:
 

ZPV=2
b
a
·βw
βg

Zw (3.101)

因此,耦合系数表达式为:
 

K =
βgβw
ab

·
H2
1Zw

PL
α2m (3.102)

利用式(3.12),代入腔体内的功率耗散可得:
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K =
2βg
ab
·μ0

H2
1QU

2W
·α2m (3.103)

  这样,耦合系数可被分解为3项的乘积:
 

第一项仅取决于波导特性;
 

第二项仅取决于腔体特

性;
 

第三项仅取决于小孔特性。第一项可写成4π/abλg,即4π除以波导在一个波长内的体积;
 

第二

项将小孔处的切向磁场大小与腔体中的储存能量联系起来。对于盒形腔,H1 和W 分别由式(3.43)
和式(3.47)给出,因此有:

 

μ0H
2
1

2W  Pill 

box
=
1
πr2Ch

(3.104)

式中,rC 为腔体半径,可以看出,式(3.104)的右边为腔体体积的倒数。同样,对于宽度为dx,长度

为dy 的矩形腔,H1 和W 分别由式(3.59)和式(3.62)给出,并且:
 

μ0H
2
1

2W  Rectangular= 4
dxdyh

d2x
d2x +d2y  (3.105)

  当腔体为立方体时,式(3.105)的右侧可简化为2除以腔体的体积。一般来说,比值2W/μ0H
2
1

表示均匀磁场 H1 的存储磁能等于腔体存储能量时的体积[32]。
对于半径为rA 的小圆孔:

 

αm=
4
3r

3
A (3.106)

上式为填充孔径的球体体积除以π[28]。因此,耦合系数可表示为:
 

K =
4π

abλg
·4
3r

3
A  · μ0H

2
1

2W
·4
3r

3
A  QU (3.107)

  第一个括号的含义可以解释为矩形波导中圆形膜孔的并联电抗,第二个括号的含义可以解释

为两个相同的谐振器通过圆形膜孔耦合时的耦合系数。两个括号都表示为有效容积比[32]。
介绍一个具体数据例子来帮助理解。假设谐振频率为3GHz的盒形腔具有表3.1中所给出的

特性参数,通过一个圆孔与标准 WR284波导相耦合。波导内部尺寸为72mm×34mm,孔半径为

7.2mm,其大小必须满足下述假设:
 

足够小到作用在它上面的切向磁场保持恒定。如果忽略耦合引

起的腔体微小失谐,则导波波长为138mm。因此有:
 

QE=
λgab
2π
·
πr2Ch
2
· 3
4r3A  2=18700 (3.108)

此时,QU=16100,所以耦合系数为0.86。文献[29]中描述了采用该方法计算的腔体与波导间耦合

系数为0~1.1。微波管中采用的输入和输出耦合通常为强烈的过耦合,因此外观Q 值比固有Q 值

小得多。对于输出耦合,必须最大限度地降低因腔体损耗而耗散的功率在输出功率中的占比。因

此,要求耦合孔不能太小,尤其它们的特性是根据理想的绝缘修正得到的,小孔靠近腔壁和波导,在
限定时间内让微波通过它们。

通过研究如图3.23(a)所示结构,可以深入了解矩形腔体的特性,该腔体通过较大电感性膜片

与波导相耦合。由于电压击穿的风险低于电容性膜片,因此通常采用电感性膜片。该问题可以通

过如图3.23(b)所示的标准化传输线电路进行建模分析。腔体损耗由位于腔体中心的归一化集总

电导g 来表征,其中:
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g=
Zg

(R/Q)QU
(3.109)

图 3.23
(a)

 

矩形腔通过一个电感性膜片与波导相耦合示意图;
 

(b)
 

传输线等效电路

  可以看出,如果将波导阻抗取为ZPV,与通常的R/Q 定义相对应。根据式(2.97)可以对膜片的

电纳进行建模分析,并达到较高精度要求:
 

b=-
2π
βga
cot2 πw2a  (3.110)

  该电路的输入阻抗可利用标准传输线理论求出,扰动谐振频率可通过S11 的最小值求出。史密

斯图上的输入阻抗图是一个理想的圆,采用Kajfez描述的方法可得到耦合参数和有载Q 值[33]。依

据这些结果计算固有Q 值时,发现它非常接近式(3.109)给出的数据,确认了模型的自洽性(参见电子

工作表3.6)。图3.24给出了一个有载谐振器的典型图表,其中图上的标记为谐振频率和3dB位置点。

图3.24 矩形腔谐振器的反射系数极坐标图(史密斯图),该谐振器通过电感性

膜孔与波导相耦合,图中给出谐振频率(◆)和3dB点(▲)

在2.4.3节中已经看到,任意宽度的电感性膜孔都可以通过等效电路来建模分析。膜孔的归一

化并联电抗,以体积比的形式呈现,由式(2.103)和式(2.104)可以得到:
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x=
1
4
· 4π
abλg

· πw2b
4(1-w2/a2)2

sin(πw/2a)
πw/2a

(3.111)

将此表达式与式(3.107)中的第一个括号中内容进行比较,可以发现,占据整个波导高度的宽膜孔

的极化率可由下式得出:
 

αm=
1
4
· πw2b
4(1-w2/a2)2

·sin
(πw/2a)
πw/2a

(3.112)

  当w/a≪1时,上式可简化为:
 

αm=
1
4
·πw

2b
4

(3.113)

  上式与文献[32]中的窄膜孔公式相符。将式(3.105)和式(3.112)代入式(3.107),可以得到耦

合系数的解析表达式:
 

K =
1
2βga

w/a
2(1-w2/a2)2

·sin(πw/2a)  2·a
d

a2

a2+d2  QU (3.114)

  由分布电路模型计算出的耦合系数几乎与(w/a)4 成正比,直到w/a=0.6。根据式(3.114)计
算的结果在w/a=0.4之前非常接近(参见电子工作表3.6中的模型1)。原则上,该方法可用于求

解任意腔体的有载Q 值,但一般情况下,考虑到相邻边界的矩形孔的极化率时,不能采用该公式。

图3.25 膜孔耦合谐振器的等效电路

膜孔耦合腔体的集总元件等效电路如图3.25
所示,其中下标为c的元件表示腔体的特性。波导

的特性阻抗为Zg,并以外加负载作为终端,且假设

该负载与波导匹配。膜孔用电抗XA 表示,可根据

式(3.110)计算得出。通过对该网络在ω=ω0 时的

输入阻抗与图3.23(b)中分布电路的输入阻抗相比

较,可以看出,当腔体为方形时,k=1/π,该结果与小孔电抗或波导特性阻抗的选择无关。另外,将k
解释为被小孔截获的部分工作电流是完全可以的,但考虑到对称性,要求k=1/4(因小孔电抗已经

根据其截获波导中的纵向电流比例进行了调整)。研究发现,k=1/π的模型(参见电子工作表3.6
中的模型2)与上述分布电路模型之间存在较好的一致性。如果已知k 和XA 的值,等效电路模型

是非常有用的,因它对任何腔体都适用。

3.7 腔体参数测量

虽然利用计算电磁学可以很好地计算出任何微波腔体的特性参数,但通过冷测实验来验证计

算结果仍是一种行之有效的方法。冷测实验要测量的参数包括谐振频率、R/Q、固有Q 值和外观Q
值。此外,还常用于绘制电场强度分布图和识别高阶模式。可以对腔体进行全尺寸测量,或者为了

方便起见按比例放大到一个比较大的尺寸。腔体可以由无氧铜或黄铜制成,如果腔体采用螺栓固

定在一起,而非钎焊,则需要保证所有接头都有良好的电接触,以防止腔体内的循环电流被截断。
因此,必须确保相互配合面紧密接触。我们使用价格便宜的铝质腔体,并在配合面上采用具有导电

性的润滑脂(可从汽车配件商店买到),获得了较好的结果。
谐振频率是通过使用小的电探针或磁探针耦合进腔体,使用矢量或标量网络分析仪测量反射
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(S11)或传输(S21)特性来获得的。优先选择通过传输特性来测量,因为它更容易准确地检测出谐

振峰值处的频率。探针可由预定长度的半刚性两端带有SMA接头的同轴电缆制成,电缆被切成两

半,并把一小段长度的外导体和绝缘层去除,做成一个电探针。用类似方式可制作磁性探针,方法

是将较长的内导体露出来,将其弯成一个环,然后将自由端焊接到同轴线的外导体上。我们在3.6.1
节中分析过,腔体的谐振频率会受到外部耦合的扰动,因此,为避免这一影响,耦合应尽可能弱非常

重要。同时,当没有测量到频率扰动时,需调整探针的位置,以获得最大的响应。必要时,可在探头

逐渐插入时以及插入深度变为零时的外推结果来测量频率。

R/Q 可以通过测量在腔体轴线上插入细的介质棒时频率的变化来确定[34]。这一方法最初是

由Slater提出[35],假定扰动比较小,扰动棒不改变腔外的场分布。如果高度为h 的盒形腔受到半

径为r和相对介电常数为εr的介质棒的扰动,则由介质棒引起的腔体电容变化为:
 

ΔC=
ε0(εr-1)πr

2

h
(3.115)

则扰动的谐振频率为:
 

ω=
1

L(C+ΔC)
=ω01-

ΔC
2C  (3.116)

腔体中的储能可写为:
 

W =
1
2CV

2 (3.117)

式中,V 为穿过腔体的等效电压。因此,频率扰动为:
 

ω-ω0=-
ε0(εr-1)πr

2ω0
h

V2

4W
(3.118)

利用式(3.14)中R/Q 的定义可得:
 

ω-ω0=-
ε0(εr-1)πr

2ω20
2h

R
Q  (3.119)

  通过测量频率扰动,可获得R/Q,该项测量需要知道扰动棒的精确相对介电常数,可以通过介

质棒去扰动一个理论上特性参数已知的腔体来确定。显然,频移足够大时精确地测量很重要,所以

在理论上有效的足够小的扰动测量要求与大到足以精确地测量的要求之间存在矛盾,式(3.118)可
改写为:

 

ω-ω0=-
(εr-1)ω0
2W

·
πr2hε0E

2
z

2
(3.120)

式中第二项表示介质棒所占体积内的储存电能。一般来说,根据Slater的扰动定理可知,谐振频率

的变化与存储能量的变化成正比,因此,也与局部电场幅值的平方成正比。这使得通过测量由一个

芯线引起的微扰来确定腔体内的电场成为可能,电场分量可以采用细棒形状的芯线单独测量。通

过对扰动方法测量精度的研究可以发现,它们所基于的假定条件对于非常小的扰动不再适用[36]。
然而,来自其他因素的误差也会使测量效果变差,因此,即使在棒不是非常小时,该方法也可以提供

所需的精度。计算介质棒扰动下盒形腔的频率,并与式(3.119)的结果进行对比,结果表明:
 

当介质

棒半径与腔体半径之比为0.05且εr=10时,使用该方法的误差约为0.3%。同时,该论文也分析了

小介质球对盒形腔的频率扰动。
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通过在腔壁上开孔,插入一根小介质棒来测试腔体内的场,利用该方法可以识别出高阶模式。
通过给定插入深度介质棒所产生的扰动强度,可得到局部电场强度的指示值,因此,可获得电场幅

值的零点及最大值,从而区分出每个谐振频率的模式。
采用Kajfez所描述的方法可以精确测量腔体谐振器的有载Q 值和固有Q 值[33]。腔体的输入

阻抗通过矢量网络分析仪来测定,其结果与图3.24相似,耦合系数可由下式得到:
 

K =
D

2-D
(3.121)

式中,D(0≤D≤2)表示圆的直径,它是史密斯图上阻抗的轨迹。频率(ω1,2)位于图3.24中三角形

标记所示的两个点,该标记在反谐振点对着一个90°角,因此有:
 

QL=
ω0

ω1-ω2
(3.122)

同理,可使用式(3.20)确定出腔体的固有Q 值。
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