
 

 

第1 章 
 

传输线—波导—集成与互连 

 

传输线理论是打开射频与微波电路技术大门的一把钥匙，也是电磁场理论与微波技术之

间的桥梁。当电路与系统工作的频率足够高时，它们的尺寸就变得重要，这是在学习低频电子

线路时不曾遇到的新现象。因为在低频电路里，起基本作用的理论是基尔霍夫电压定律和基尔

霍夫电流定律，电路元器件都是集总参数元器件。而当电路与系统的工作频率达到射频与微波

频段时，或者数字电路的速度突破某个限量之后，一段普通的传输线的输入阻抗就会与其长度

相关，有可能包含电感，有可能包含电容，有可能是纯电阻，称为分布参数电路。本章就讨论

这一基本物理现象背后的数学原理，并通过介绍一种最具有学习价值的经典传输线结构——波

导，以引导大家了解现代学术界的新晋热点，即基片集成波导，以及各种集成电路和数字高速

互连结构背后的物理规律。 

1.1  麦克斯韦和基尔霍夫 

现代射频与微波理论的基础基于由 4 个电场与磁场的关系式构成的方程组，称为麦克斯

韦方程组。1873 年，麦克斯韦将这组方程发表在一篇经典论文中，由此建立了第一个统一的

电磁理论。这组方程基于库仑、高斯、安培、法拉第和其他科学家的实验观测报告推导而来，

不仅揭示了电场与电荷，以及磁场与电流之间的关系，还描述了电磁场及其通量之间的双边耦

合关系。同其他辅助方程（本构方程）一起，麦克斯韦方程组构成了电磁理论的框架。 

下面简单回顾一下自由空间微分形式的麦克斯韦方程组及其物理意义。 

（1） 0 0  H ，磁场的散度为零：不存在纯粹的磁荷（磁单极子）。 

（2） 0   E ，高斯定律：存在纯电荷，空间的电荷分布是电场散度的来源。 

（3） 0
  
t

E
H J ，安培定律：麦克斯韦对此进行了著名的修正，说明无论是“通常”

的传导电流，还是电场对时间的变化率（位移电流），都会产生磁场。其中涉及电场导数的那

一项，即位移电流项，是麦克斯韦发明出来以推导波动方程的。 
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（4） 0
  
t

H
E ，法拉第电磁感应定律：时变磁场是电场旋度的根源。 

以上这些量的定义如下： 

μ0 = 4π× 710- H/m，是真空磁导率。 

ε0 ≈ 8.854× 1210- F/m，是真空介电常数。 

E 是电场强度，单位为 V/m。 

H 是磁场强度，单位为 A/m。 

J 是电流密度，单位为 A/m2。 

正是由于（3）、（4）两个方程的相互耦合，才产生了电磁波：时变电场产生了时变磁场，

而时变磁场又会产生电场，如此周而复始，相互耦合，产生了“波动”，理论上允许自我维持

的电磁波传播于空间。然而许多工程师常常忽视了电路理论里常用的基尔霍夫电压定律

（Kirchhoff Voltage Law，KVL）和基尔霍夫电流定律（Kirchhoff Current Law，KCL），它们其

实是麦克斯韦方程在宏观、低速条件下的近似。若令 μ0 和 ε0 等于 0，那么电和磁之间的相互

耦合将会消失，并且不会产生波动方程，此时电路分析就可以在准静态的基础上进行了[1]。 

例如，既然 μ0 已经很小了，若令 μ0=0，根据法拉第电磁感应定律，电场的旋度为 0，那么

电场沿闭合路径的线积分（电压之和）为 0，即 

 d d ( ) d 0
S

         


 
斯托克斯定理

E S E l l  （1.1） 

也就是说， d 0  V E l ，这正是 KVL 的场论形式的表达式。 

再如，若令 ε0=0，则磁场的旋度只取决于传导电流密度 J（∂D/∂t 项系数为零，消失了）。

又因为磁场的旋度的散度等于 0，所以可得 

 ( ) 0      J H  （1.2） 

传导电流密度 J 的散度等于 0，即电路的节点上没有任何净电流产生或丢失，得到 KCL，

即对于电路中的任意一个节点，在任意时刻，流入该节点的电流之和等于流出该节点的电流之和。 

已知光速为 

 
0 0

1

 
c  （1.3） 

由前述讨论可知，将 μ0 和 ε0 近似为 0，等价于将光速看作无穷大，通过这种近似方法，

从麦克斯韦方程组得到 KVL 和 KCL，因此，KVL 和 KCL 是假设电磁波无限快速传播的结

果。换句话说，在真实的世界里，如果电路元器件的物理尺寸 l 与其传播的电磁波的波长相比

很小（l<<λ），则光速虽然很大，但是其有限性不十分明显（光速为 3×108m/s），此时就可以近

似认为 KVL 和 KCL 是成立的。 

可以这样说，KVL 和 KCL 是麦克斯韦方程在集总参数①情况下的近似。工作频率提高意

                                                             
① 集总参数理论：电路元器件的空间分布尺度为零（点状）。分布参数理论：电路元器件相对于工作波长具

有可比拟的空间分布尺度。 
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味着波长减小，当波长与分立电路元器件的几何尺寸可以相比拟时（一般来说是电路元器件的

特征尺寸超过电磁波波长的 1/10 左右），电压和电流都将随着空间位置的不同而变化，因此，

需要把它们看作传输的波，在这种情况下，集总参数的基尔霍夫电路理论必须由分布参数的波

动理论替代。为了对这一论述在数值上有些感觉，考虑一个最长尺度为 1cm 的电路元器件，

如果假设“小很多”意味着“小 10 倍”，则当信号的最高频率对应的波长大于 10cm 时，该元

器件可以被当成集总元器件来处理，10cm 波长对应的频率为 3GHz，即这个 1cm 的电路元器

件对 3GHz 或以下频率的信号都可以认为是集总的。如果深入这个计算实例，则可以发现：在

几个 GHz 的频率范围内，人体大小的物体不能按集总元器件来处理。 

综上所述，集总电路理论和分布电路理论之间的界限取决于电路元器件尺寸与所感兴趣

的最短波长之间的相对大小。如果电路元器件尺寸与波长相比非常小，如日常用的照明电路，

则可以采用集总参数电路理论（KCL 和 KVL 均成立），不会引起误差；如果电路元器件尺寸

与所传播的信号波长可以相比拟，则必须用分布参数理论，也称为传输线理论。 

1.2  传输线理论 

1.2.1  均匀传输线及其等效电路 

如前所述，当射频与微波电路的工作频率提高到一定程度时，集总参数的基尔霍夫电路理

论必须由分布参数的波动理论替代。传输线理论事实上是集总参数电路模型和分布参数电路

模型之间的桥梁。这里需要说明的是，传统的电路理论和传输线理论的根本差别在于电尺寸，

集总参数电路理论是假定电路的尺寸比波长小很多，而传输线理论则强调射频与微波电路的

尺寸可以和波长相比拟或在同一个数量级上。因此，传输线是分布参数网络，在整个电路所占

空间不同位置的电压和电流的幅值与相位都可能不同。 

为了解决 KVL 和 KCL 不能用于较长传输线的问题，传输线理论的基本思想是将传输线

分割成一段一段的长度为无穷小的线段并级联起来，这些线段包含传输线的所有电特性，如损

耗、电感和电容效应，通过将无限长的均匀传输线进行微分来引入分布参数的概念，在这一小

段上可以使用基尔霍夫定律进行分析。 

因为传输 TEM 波的传输线一般为双导体或多导体传输线，所以关于传输线理论的分析，

通常用双线来示意。如图 1.1 所示，长度为 Δz 的一段传输线可以模拟为一个集总元器件电路，

有限长的传输线可以认为是若干如图 1.1（b）所示的电路的级联。 

构建如图 1.1 所示的等效电路模型有其内在的物理意义：当工作频率提高后，传输线将出

现新的物理效应，导线中流过的高频电流会由于趋肤效应而使导线有效面积缩小，高频电阻加

大，称为分布效应电阻 R，单位为 Ω/m；通过高频电流的导线周围存在高频磁场，会出现分布

效应电感 L，单位为 H/m；又由于两导线间有电压，存在高频电场，因而有分布效应电容 C，

单位为 F/m；两线间的介质并非理想介质，因而存在漏电流，相当于并联了一个电导，这就是

分布效应电导 G，单位为 S/m[2]。 
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图 1.1  传输线的一个长度增量（a）电压电流定义（b）集总参数元件等效电路 

对于如图 1.1（b）所示的电路，利用 KVL 可得 

 
( , )

( , ) ( , ) ( , ) 0
       


i z t
v z t R zi z t L z v z z t

t
 （1.4a） 

利用 KCL 可得 

 
( , )

( , ) ( + , ) ( , ) 0
          


v z z t

i z t G zv z z t C z i z z t
t

 （1.4b） 

将式（1.4a）和式（1.4b）都除以 Δz 并取 Δz→0 时的极限，且假设
( , ) ( , )   
 

v z z t v z t

t t
，

得到以下微分方程： 

 
( , ) ( , )

( , )
   
 

v z t i z t
Ri z t L

z t
 （1.5a） 

 
( , ) ( , )

( , )
   
 

i z t v z t
Gv z t C

z t
 （1.5b） 

这就是传输线方程（或称电报方程）的时域形式。 

当电路处于时谐稳态（Time Harmonic）时，采用余弦型的相量形式，式（1.5）可用复相

/矢量表示为 

 
d ( )

( j ) ( )
d

  V z
R L I z

z
 （1.6a） 

 
d ( )

( j ) ( )
d

  I z
G C V z

z
 （1.6b） 

传输线参量（L、C、R、G）值的确定则需要根据具体的传输线类型，通过求解传输线上

电磁场的麦克斯韦方程来得到，具体可参考文献[3-5]。表 1.1 列出了常见传输线的传输线参量

（假定导体具有表面电阻 RS，两导体间的填充材料具有复介电常数 j-    和磁导率

μ=μ0μr）。 
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表 1.1  常见传输线的传输线参量 

类    型 同  轴  线 双    线 平  行  板 

 

 

 
 

 

 

L ln
2π

 b

a
 arcosh( )

2




D

a
 d

w
 

C 
2π

ln /

 
b a

 π

arcosh( /2 )

 
D a

  w
d

 

R S 1 1
( )

2π


R

a b
 S

π

R

a
 S2R

w
 

G 
2π

ln /

 
b a

 π

arcosh( /2 )

 
D a

  w
d

 

为了进一步求解传输线（电报）方程，将式（1.6a）等号两边对空间位置变量 z 求导数，

再代入电流对空间的导数式（1.6b），可得 

 
2

2
2

d ( )
( ) 0

d
 V z

V z
z

 （1.7a） 

同理可得 

 
2

2
2

d ( )
( ) 0

d
 I

z
z

z

I
 （1.7b） 

式（1.7a）和式（1.7b）分别是关于 V(z)和 I(z)的波动方程，与从麦克斯韦方程出发得到的

自由空间波动方程在形式上完全一样，可见，传输线理论确实在场波理论和基本电路理论之间

充当着不可替代的桥梁角色。其中，复传播常数为 

 j ( j )( j )        R L G C  （1.8） 

它是频率的函数。式（1.7）的解为 

 ( ) e e     z zV z V V  （1.9a） 

 ( ) e e     z zI z I I  （1.9b） 

式（1.9）为沿 z 轴取向的传输线方程的通解。其中，e-γz 项表示沿+z 方向的波传播，e+γz 项

表示沿−z 方向的波传播。当传输线终端接负载时，式（1.9）的物理意义可以理解成，e-γz 项为

入射的电压波（电流波），e+γz 项为反射的电压波（电流波）。因为 α≥0，所以 γ前面的符号保

证了沿+z 和-z 方向传播的波的幅度是不变或衰减的。把式（1.9a）代入式（1.6a），可得传输

线上的电流，为 
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 (
j

)) ( e e 


    


z zI z V V
R L

 （1.10） 

电压和电流通常用阻抗联系起来，因此引入特性阻抗（也称特征阻抗）Z0，可将 Z0 定义为 

 0

 

  


V V
Z

I I
 （1.11） 

将式（1.9b）与式（1.10）进行比较，得到特性阻抗： 

 0

j j

j

 
 
  


R L R L

Z
G C

 （1.12） 

根据特性阻抗的定义，即式（1.11），式（1.9b）可写为 

 
0

1
( ) ( e e )     z zI z V V

Z
 （1.13） 

这里要注意 Z0 的定义，它是传输线上正向行进的电压波与电流波之比，或反向行进的电

压波与电流波之比，与低频电路里的总电压与总电流之比的概念是不同的。 

由电磁场和电磁波的相关理论可知，传输线上的波长为 

 
2π


  （1.14） 

相速为 

 p

 


 v f  （1.15） 

1.2.2  端接负载的无耗传输线 

1．传播常数和相速 

一般来说，实际的传输线总是有损耗的，即传播常数为复数，但是，在射频与微波电路工

程实际中，许多情况下损耗可以忽略不计，即认为 R=G=0，从而上述结果可以简化。因此，无

耗传输线的传播常数是纯虚数，即 

 j j      LC  （1.16） 

或 

 0,    LC  （1.17） 

此时的特性阻抗为 

 0 /Z L C  （1.18） 

即 0Z 与频率无关，只与传输线的类型有关，将具体传输线参量（见表 1.1）代入公式即可求得

其特性阻抗的确定值。 

因此，可得无耗传输线上的电压和电流的一般解为 
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 j j( ) e e    z zV z V V  （1.19a） 

 j j

0 0

( ) e e 
 

 z zV V
I z

Z Z
 （1.19b） 

波长为 

 
2π 2π
 

 
LC

 （1.20） 

相速为 

 p

1


 v
LC

 （1.21） 

2．电压反射系数与电压驻波比 

图 1.2 为端接负载 ZL的无耗传输线示意图，假定负载位于 z=0 处。 

 

图 1.2  端接负载 ZL的无耗传输线示意图 

一般情况下，传输线上任意一点的电压由式（1.19a）给出。当传输线终端所接负载 ZL≠

Z0 时，传输线上传播的除了有从 z<0 处向负载传送的入射波，还有由于负载不匹配产生的反射

波，通过式（1.19a）的 ejβz项的物理意义体现出来。在 z=0 处，传输线上的总电压和总电流为 

 j 0 j 0(0) e e        V V V V V  （1.22a） 

 j 0 j 0

0 0 0

(0) e e 
  


   V V V V

I
Z Z Z

 （1.22b） 

负载的总电压和总电流通过负载阻抗相联系，有 

 L 0

(0)

(0)

 

 

 


V V V
Z Z

I V V
 （1.23） 

因此，反射电压波的振幅为 

 L 0

L 0

 



Z Z

V V
Z Z

 （1.24） 

这里定义负载处的电压反射系数 Γ0（0≤|Γ0|≤1）为反射电压波与入射电压波在负载端 z=0

处的比值，即 

 0


 V

V
 （1.25） 

更为一般的情况是，传输线上任意一点 z=−l 处的电压反射系数为 
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j

2 j
0j

e
( ) e

e




 
 


 

l
l

l

V
l

V
 （1.26） 

将式（1.24）代入式（1.25），得到负载处的电压反射系数： 

 L 0
0

L 0

 



Z Z

Z Z
 （1.27） 

因此，无耗传输线上的总电压和总电流又可写为 

 j j
0( ) (e e )   z zV z V  （1.28a） 

 j j
0

0

( ) (e e ) 


  z zV
I z

Z
 （1.28b） 

传输线上的电压和电流是由入射波与反射波叠加组成的。只有当 Γ0=0 时，传输线上才不

会有反射波，这样的波状态称为行波。为此，必须使负载阻抗 ZL等于传输线特性阻抗 Z0（完

全匹配）。此时，传输线上的电压幅值|V(z)|=|V+|为常数。当负载失配，即 ZL≠Z0 时，存在反射

波，会产生驻波，这时传输线上 z=−l 处的电压幅值为 

 2 j 2 j j( 2 )
0 0 0( ) 1 e 1 e 1 e              z l lV z V V V  （1.29） 

其中，l 为由负载处开始测量的正距离；θ 为终端负载反射系数的相位（Γ0=|Γ0|ejθ）。这里需要

注意的是，为了后续学习方便，引入了用 l 表述的新坐标系。新坐标系与用 z 表述的坐标系的

原点相同，但正方向相反。 

可以看到，当负载失配时，沿线电压幅值并不是一个常数，而是随 z 的改变而有最大值和

最小值的起伏，即 

  0max 1  V V  （1.30a） 

  0min 1  V V  （1.30b） 

当电压反射系数增大时，Vmax 和 Vmin 之比增大，为了量度传输线的失配量，引入电压驻波

比（Voltage Standing Wave Ratio，VSWR），定义为 

 max

mi

0

0n

1
VSWR

1





 


V

V
 （1.31） 

VSWR 的范围是 1≤VSWR≤∞，当 VSWR=1 或 Γ0=0 时，意味着负载阻抗匹配；当

VSWR→∞或|Γ0|=1 时，意味着全反射。从式（1.29）可以看出，相邻的两个电压幅值最大值（最

小值）之间的距离为 l=2π/2β=λ/2，相邻的电压最大值和最小值之间的距离为 l=λ/4，其中 λ为

传输线的波长。 

根据式（1.28），在距离负载 l 处，朝着负载看过去的输入阻抗为 

 
j j 2 j

0 0
0j j 2 j

0 0 0
in

(e e ) 1 e( )

( ) (e e ) / 1 e

  

  

 
 

  

  

  
 




l l l

l l l

VV l
Z Z

I l V Z
 （1.32） 

又可写为 

 in 0

1 ( )

1 ( )







l
Z Z

l
 （1.33） 
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将式（1.27）代入式（1.32），得 

 

j j
L 0 L 0

in 0 j j
L 0 L 0

L 0
0

0 L

0

L

L

0
0

( )e ( )e

( )e ( )e

 
cos j sin

    

  

cos j sin

j tan

j tan
   

 

 

 
 








  








 






l l

l l

Z Z Z Z
Z Z

Z Z Z Z

Z l l

l

Z
Z

Z Z

Z Z
Z

l

l

Z Z l

 （1.34） 

这是一个具有基础意义的重要结果，在分析负载阻抗沿传输线的变换规律时十分重要。它

事实上是射频与微波电路理论里阻抗匹配技术的根本核心，因为它表明一个选定的负载阻抗

配合上某一特定长度的传输线几乎可以转化为任意输入阻抗。 

例 1.1 一个无耗传输线端接一个 100Ω 的负载，若传输线上的 VSWR 为 1.5，求该传输

线的两个可能的特征值。 

解：由式（1.31）可得， 0

VSWR 1 0.5
0.2

VSWR 1 2.5
   


。 

（1）当 Γ0=0.2 时，有 

0
0 L

0

1 0.8
100 66.7

1 1.2





     


Z Z  

（2）当 Γ0=−0.2 时，有 

0
0 L

0

1
10

1.2

0.8
0 150

1





     


Z Z  

3．回波损耗和插入损耗 

在实际的电路中，负载并不总是匹配的，即不是所有来自源的功率都传给了负载。这种由

反射引起的损耗定义为回波损耗（Return Loss，RL），是反射功率 Pr与入射功率 Pi 之比，一般

以 dB 为单位，取负号，即 

 
2r

in in
i

RL (dB) 10log 10log 20log 
 

      
 

P

P
 （1.35） 

回波损耗可以用矢量网络分析仪测量，反映了传输线负载与源之间的阻抗失配程度。请注

意：对该概念的理解关键要抓住其是衡量由于不匹配而反射回来的波的损耗，所以叫回波

（Return）损耗。举个数值的例子：回波损耗为 20dB 的负载，其与源的匹配程度要优于回波损

耗为 5dB 的负载。 

除了回波损耗，插入损耗（Insertion Loss，IL）也经常用到，它是传输功率 Pt 与入射功率

Pi 之比，一般以 dB 为单位，取负号，即 

 t

i

IL (dB)= 10log
P

P
 （1.36） 

当系统无耗且不存在各种误差，仅存在负载阻抗失配时，有 
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 r 2i
in

i

IL (dB) 10log 10log(1 )    
P

PP
 （1.37） 

例 1.2  一无线发射机通过 50Ω的同轴线连接到阻抗为(80+j40)Ω的天线。若 50Ω的无线

发射机连接 50Ω的负载时可以传输 30W 的功率，那么连接天线时有多少功率传送到天线？ 

解：由题意可得 

L 0
0

L 0

30 j40 50 53
0.367 36

130 j40 136 17
         

   
Z Z

Z Z
 

因此有 

 2 2
L i r i 01 30 (1 0.367 )W 25.96W       P P P P  

4．特殊条件终端及长度 

（1）终端短路（ZL=0）。 

终端短路传输线电路如图 1.3 所示。 

 

图 1.3  终端短路传输线电路 

由式（1.27）可知，短路负载的电压反射系数为 Γ0=−1；由式（1.31）可知，此时的电压驻

波比为无穷大；由式（1.28）可知，传输线上的总电压和总电流为 

 j j( ) (e sie j n) 2       z zV z V V z  （1.38a） 

 j j

0 0

2
( ) (e e ) cos  

 
  z zV V

I z z
Z Z

 （1.38b） 

可以看出，在负载 z=0 处，电压为 0，而电流为极大值，符合短路负载的常识。由式（1.34）

可得距离负载 l 处的输入阻抗： 

 in 0j tanZ Z l  （1.39） 

沿终端短路传输线的电压、电流和输入阻抗的示意图如图 1.4 所示。 

  
        （a）电压        （b）电流 

图 1.4  沿终端短路传输线的电压、电流和输入阻抗的示意图 
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（c）输入阻抗 

图 1.4  沿终端短路传输线的电压、电流和输入阻抗的示意图（续） 

从图 1.4（c）可以发现，随着输入阻抗与短路点的距离的变化，输入阻抗会呈现周期性变

化，这是在集总参数电路里没有的现象。当 l=0 时，输入阻抗值是 0，为短路；随着远离负载

而靠近波源，阻抗为正的纯虚数，表示输入阻抗为感性，且感抗逐渐增大；当 l=λ/4 时，阻抗

值无穷大，等效为开路；继续远离负载，输入阻抗为负的纯虚数，表示输入阻抗为容性，且容

抗逐渐减小；当 l=λ/2 时，阻抗值是 0，等效为短路，之后是上述的周期性重复，阻抗随传输

线长度变化的周期为 λ/2。 

（2）终端开路（ZL=∞）。 

开路负载的终端电压反射系数为 Γ0=1，由式（1.31）可知，电压驻波比为无穷大。由式（1.28）

可得传输线上的总电压和总电流为 

 j j( ) (e e cos) 2      z zV z V V z  （1.40a） 

 j j

0 0

2 j
( ) (e e ) sin  

 
  z zV V

I z z
Z Z

 （1.40b） 

可以看出，在负载 z=0 处，电压为极大值，而电流为 0，符合开路负载的常识。由式（1.34）

可得输入阻抗为 

 in 0j cot  Z Z l  （1.41） 

与终端短路一样，读者可以把终端开路传输线的电压、电流和输入阻抗函数随传输线长度

的改变而改变的示意图画出，在此不再重复，仅画出输入阻抗沿终端开路传输线的变化规律，

如图 1.5 所示。可以看出，终端开路传输线和终端短路传输线的周期性规律相同，只是向左（向

右）平移了 λ/4。 

 

图 1.5  输入阻抗沿终端开路传输线的变化规律 

（3）半波长线。 
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当 l=λ/2 时，由式（1.34）可得输入阻抗为 

 in LZ Z  （1.42） 

可以看出，对于经过长度为半波长或半波长的整数倍的传输线，输入阻抗一定等于负载阻

抗，而与传输线的特性阻抗无关，这也印证了刚刚所说的以 λ/2 为周期的传输线输入阻抗的变

化规律。 

（4）1/4 波长阻抗变换器。 

当 l=λ/4 时，由式（1.34）可得输入阻抗为 

 
2
0

in
L


Z

Z
Z

 （1.43） 

这一结果在工程上具有重要的应用，通过对 1/4 波长传输线进行设计，可以使一个已知的

实数负载阻抗变换为所需值，如图 1.6 所示。 

 
图 1.6  1/4 波长阻抗变换器实现阻抗匹配 

此时这段传输线的特性阻抗应设计为 

 0 L inZ Z Z  （1.44） 

其中，Zin 为所需的负载阻抗值，即希望值；ZL 为已知负载阻抗，即给定值。该结果的物理意

义为通过对传输线的特性阻抗进行设计，令其等于负载阻抗和输入阻抗的几何平均值，即可使

一个实数负载阻抗与一个需要的实数输入阻抗相匹配。 

1.2.3  史密斯圆图 

由前面得到的描述传输线有载输入阻抗的公式（1.34）可以发现，这个公式将传输线的特

性阻抗、负载阻抗，以及传输线的长度和工作频率联系了起来，输入阻抗可以等效地用与位置

相关的电压反射系数来计算。为了简化电压反射系数的计算，史密斯创立了以映射原理为基础

的图解法，即史密斯圆图。这个方法可以使我们在一个图中直接找到传输线的输入阻抗、电压

反射系数和驻波比等重要参数。虽然这种图解法在计算机时代之前就已经被提出，但是几乎所

有现代计算机辅助设计程序都采用史密斯圆图进行电路阻抗的分析和匹配网络的设计，掌握

史密斯圆图这种图形化工具的思维方法对射频与微波工程具有重要的学习价值，因为从本质

上来说，史密斯圆图就是在电压反射系数平面（也称 Γ 平面）关于式（1.27）和归一化阻抗

z=r+jx 的一一映射关系。 

由式（1.26）可知，传输线上任意一点的电压反射系数都可以用实部 Γr和虚部 Γi 表示： 
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 Lj j2
0 r i( ) e e j      ll  （1.45） 

其中，θL为终端负载电压反射系数的相位，因此有 

 r i
in 0

r i

1 j

1 j

 
 

 
 

Z Z  （1.46） 

用传输线的特性阻抗将式（1.46）进行归一化，得 

 r i
in in 0

r i

1 j
/ j

1 j

 
 

    
 

z Z Z r x  （1.47） 

式（1.47）即从归一化阻抗 zin 平面到电压反射系数 Γ平面的映射关系。将式（1.47）的分

母有理化，得 

 
2 2
r i i

2 2
r i

1 2 j
j

(1 )

  
 

  
 

 
r x  （1.48） 

即 

 
2 2
r i

2 2
r i

1

(1 )

 
 

 


 
r  （1.49a） 

 i
2 2

r i

2

(1 )


 


 

x  （1.49b） 

为了清晰地建立映射关系，我们的目标是找出一种计算输入阻抗的方法，即将 zin 平面的

实部 r 和虚部 x 映射到 Γ平面，并用电压反射系数的实部 Γr和虚部 Γi 表示。 

整理式（1.49），可以得到 Γ 平面上以归一化电阻 r 为参变量的一簇圆的方程，圆心位于

Γ平面的(r/(r+1), 0)处，半径为 1/(r+1)［见图 1.7（a）］： 

 
2 2

2
r i

1

1 1
             

r

r r
 （1.50a） 

另外，还可以得到 Γ 平面上以归一化电抗 x 为参变量的一簇圆的方程，圆心位于 Γ 平面

的(1, 1/x)处，半径为 1/x［见图 1.7（b）］： 

 
2 2

2
r i

1 1
( 1)          

   x x
 （1.50b） 

通过观察几个特殊点和某些有代表意义的直线/线条可以清晰地认识这种映射关系。例如，

当负载阻抗和传输线特性阻抗匹配时，如 ZL=50Ω且 Z0=50Ω，即 zin=1，对应的电压反射系数

为 0，为 Γ平面的圆心，即归一化阻抗平面（zin平面）的(1,0)点映射到 Γ平面的圆心，旋即得

到 z=0 点映射到 Γ平面的 Γ=−1（Γr=−1，Γi=0）。在归一化阻抗平面上，所有电阻值为 1 的阻

抗即归一化阻抗平面上的 z=1+jx 直线，映射为 Γ平面上一个圆心为(0.5, 0)、半径为 1/2，且与(0, 

0)、(1, 0)两点相切的圆，类似的这簇圆都称为等电阻圆，如图 1.7（a）所示。事实上，所有的无源

阻抗（阻抗的电阻部分大于或等于 0）都被映射在 Γ平面的单位圆（半径为 1 的圆）内；而所有

电抗值为 1，电阻值大于 0 的阻抗，即归一化阻抗平面上的 z=r+j1（r≥0）的线条，映射为 Γ平面

上圆心为(Γr=1, Γi=1)、半径为 1 的圆，在|Γ|≤1 的圆内部分，这样的圆称为等电抗圆，如图 1.7（b）

所示。将两幅图合成到一起，就得到了通常见到的史密斯圆图，如图 1.7（c）所示。这里需要声

明的是，r<0 的阻抗也可以在史密斯圆图上表示，称为压缩史密斯圆图，本书对此暂不讨论。 
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（a）等电阻圆 

     
    （b）等电抗圆               （c）完整的史密斯圆图 

图 1.7  史密斯圆图的构成 

从史密斯圆图上还可以发现由电压反射系数表达式（1.26）的指数幂（−2jβl）决定的两个

要点：①2βl=2π，因此，圆图外围圆周上有以电长度为基准的刻度，刻度覆盖了 0～0.5 个波

长，这隐含了史密斯圆图包含传输线的半波长周期性，即一个长度为 λ/2（或任意整数倍）的

传输线要绕圆图中心转 2βl=2π；②负号表达的是，当计算输入阻抗的参考面远离负载而朝向

观察点时，在史密斯圆图上表现为顺时针旋转，即传向波源的波长所指的方向（很多圆图上标

注的是 Wavelength Toward Generator），这里的观察点即波源（Generator）；反之则为传向负载

的波长所指的方向（很多圆图上标注的是 Wavelength Toward Load）。 

关于史密斯圆图的更深一步的讨论及其应用，本节由于篇幅限制不做过多叙述，有兴趣的

读者可参考文献[3,5]。 

1.3  射频与微波传输线 

传输线在射频与微波工程里起着基石的作用，客观地说，每次一种新的传输线的发明或发

现，都会引起一场跨度 10 年或以上的射频与微波工业革命。事实上，对于今天被人们广为熟

知的经典传输线——金属波导管，人们直到很迟才“再次”发现它。之所以说再次发现，是因
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为在 1897 年，瑞利已经在数学上证明了电磁波在空心金属管内传播的可能性，但由于当时没

有相应的信号源，故没有实验验证。直到 20 世纪 30 年代，才又被人们发现[6]。早期的微波系

统依靠波导和同轴线为传播媒介。波导功率容量高、损耗小，但是体积大、造价高。同轴线带

宽宽，易于实验测量，但是用来制作实际的微波器件有困难。随着平面电路，特别是微带的再

次发现，射频与微波集成电路迅速发展。由于平面传输线易于采用光刻工艺加工生产，且易于

与其他有源器件集成，所以成为单片微波集成电路（Monolithic Microwave Integrated Circuits，

MMIC）的主流。21 世纪初，随着基片集成波导（Substrate Integrated Waveguide，SIW）技术

的再次发现[7]，一种同时包含了传统非平面波导电路优势与平面电路易于加工和集成优势的新

型传输线再次带来新的射频与微波电路的革新浪潮。电子信息类专业数据库 IEEE Xplore 收录

的关于基片集成波导的论文已经连续 19 年（截至 2020 年）保持增长趋势。本节内容专门讨论

最常用的矩形波导及其导波模式，深入掌握这部分内容是理解后续多个章节的一把钥匙。 

对于一般意义上的传输线，只有由两个或更多导体组成的传输线系统才能支持 TEM 波，

单导体波导不能支持 TEM 波。这是因为，假如在波导内存在 TEM 波，由于磁场只有横向分

量，所以磁力线应该在横截面内闭合，这时就要求在波导内存在纵向的传导电流或位移电流。

但是因为是单导体传输系统，所以其内没有纵向的传导电流；又因为 TEM 波的纵向电场 Ez=0，

所以也没有纵向的位移电流，故单导体传输系统不能支持 TEM 波，但可以支持 TE（Transverse 

Electric，横电）波和 TM（Transverse Magnetic，横磁）波。需要注意的是，TEM 波的电压、

电流和特性阻抗的定义是唯一的，而 TE 波和 TM 波的特性阻抗的定义不唯一。 

1.3.1  TE波和 TM波的通解 

如图 1.8 所示，假设波导中填充有介电常数为 ε和磁导率为 μ的材料。 

 

图 1.8  封闭式波导 

本节分析的波导具有轴向均匀的特点，它们的截面形状及电特性沿轴向是不变的，这里以

z 轴为轴向。在不考虑源的情况下，波导内部的电场和磁场为亥姆霍兹波动方程的解，即 

 2 2 2 20        0     k kE H HE  （1.51） 

其中 

 2 /    k  （1.52） 

是填充在波导中的材料的波数。 

在式（1.51）中，z 变量是可以被分离出来的，因此可能会有 f(z)g(x,y)形式的解。假定一

电子
工业
出版
社版
权所
有 

盗版
必究
 



射频与微波电路 

 16 

个具有 ejωt 依赖关系的时谐场沿 z 轴传播，类似地，波动关于 z 轴的依赖关系也可以假定为 e±jβz

的形式。这个假设会产生 cos(ωt±βz)或 sin(ωt±βz)形式的波动方程的解。这两种解的形式适合

描述沿 z 轴传播的波： je- βz 代表沿+z 方向传播的波，e+jβz 代表沿−z 方向传播的波。现在假设

波沿+z 方向传播，那么算子可以写为 

 j      t z t za  （1.53） 

其中，纵向 z 算子和横向t 算子分别为 

 /       / /          z z t x yz x ya a a  （1.54） 

电场和磁场可以写为 

 j j( , , ) ( , , ) ( , , ) ( , )e ( , )e     z z
t z zx y z x y z x y z x y x yE E E e e  （1.55a） 

 j j( , , ) ( , , ) ( , , ) ( , )e ( , )e     z z
t z zx y z x y z x y z x y x yH H H h h  （1.55b） 

其中，Et 和 Ht 为电场和磁场的横向分量；Ez 和 Hz 为纵向（轴向）分量；e(x,y)和 h(x,y)为横向

矢量函数；ez(x,y)和 hz(x,y)为纵向矢量函数。 

因此可以求出 
j( j ) ( )e       z

t z zE a e e  

又因为 
jj j ( )e         z

zE H h h  

所以可得 


1 32

j j j j             t z t z z z ze a e e a e h h  

在上式中，第一项的结果只有 az 分量，第二项为包含 ax和 ay的分量，第三项的结果为 0。

根据上式两端横向分量和纵向分量分别相等的原理，可以得到 

 j   t ze h  （1.56a） 

 j j j           t z z z t z zee a e a a e h  （1.56b） 

同理，对 ×H 进行计算可以得到 

 j  t zeh  （1.56c） 

 j j   z t z zha a h e  （1.56d） 

由于磁感应强度的散度等于 0，所以有 
j( j ) ( ) e 0             z

t z zB H a h h  

即 

 j t zhh  （1.56e） 

同理，由于电位移矢量的散度等于 0，所以有 

 j t zee  （1.56f） 

式（1.56）为麦克斯韦方程组的简化形式，这对求解波导系统有很大的帮助。下面就把这
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一结果应用于特定波型[8]。 

（1）TE 波。 

TE 波（H 波）的特征是 Ez=0 和 Hz≠0，只有先求解 hz 才能完整地求解剩余的场分量。磁

场为亥姆霍兹波动方程 2 H+k2H=0 的解。因为 2 = 2t −β
2，所以有 

2 2 2( ) 0   t kH H  

令 k2=kc
2+β2，本征值 kc 定义为截止波数，于是分别得到纵向和横向磁场的亥姆霍兹波动

方程： 

 2 2
c( , ) ( , ) 0（纵向）  t z zh x y k h x y  （1.57a） 

 2 2
c 0 横向（ ）  t kh h  （1.57b） 

将 ez=0 代入式（1.56），得 

 j   t ze h  （1.58a） 

   za e h  （1.58b） 

 0  t h  （1.58c） 

 j j     z t z zha a h e  （1.58d） 

 j t zhh  （1.58e） 

 0 t e  （1.58f） 

式（1.58c）的旋度为 
2(( ) ) 0        t t t t th hh  

将上式与式（1.58e）和式（1.57b）联立，得 

 
2
c

j  t zh
k

h  （1.59） 

将 az 与式（1.58b）叉乘，可得 

( ) [( ) ( ) ]           z z z z z z za a e a e a a a e e a h  

即 

 0


 

     z z

k
Ze a h a h  （1.60） 

其中，因子 kZ0/β具有阻抗的量纲，故定义其为波阻抗，即横向电场与磁场之比，即 

 TE

 
 

    yx

y x

ee k
Z

h h
 （1.61） 

其中 

 

  （1.62） 

为波导填充材料的本征阻抗。 
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分析 TE 波的过程可以总结如下。 

① 求解关于 hz（纵向场）的亥姆霍兹方程： 

 2 2
t c( , ) ( , ) 0  z zh x y k h x y  （1.63a） 

② 求出横向磁场： 

 
2
c

j  t zh
k

h  （1.63b） 

③ 求出横向电场： 

 TE  zZe a h  （1.63c） 

④ 将特定波导的边界条件应用于场分量，求解未知常数 kc（截止波数，也称本征值）。 

⑤ 传播常数为 

 2 2
c  k k  （1.64） 

波阻抗为 

 TE




 k
Z  （1.65） 

完整的场（沿+z 方向传播的波）表达式为 

 je  zE e  （1.66a） 

 j je e   z z
zH h h  （1.66b） 

（2）TM 波。 

分析 TM 波的过程其实和分析 TE 波的过程非常类似。TM 波（E 波）的特征是 Hz=0 和

Ez≠0，只有先求解 ez 才能完备地求解剩余的场分量： 

 2 2
c 0  t z zke e  （1.67） 

将式（1.67）应用边界条件可以求出 kc。横向电场和横向磁场为（假设波沿+z 方向传播） 

 j j
2
c

j
e e   z z

t t zk
eE e  （1.68a） 

 j j

TM

e
1

e   z z
t zZ

a eH h  （1.68b） 

其中，传播常数为 

 2 2
c  k k  （1.69） 

TM 波的波阻抗为 

 TM

Z
k

 （1.70） 

完整的场表达式为 

 j je e   z z
zE e e  （1.71） 
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 j( )e   z
zH h h  （1.72） 

上述求解方法的特征是把算子分解为纵向 z 算子和横向t 算子。下面简单介绍另一种

对 TE 波和 TM 波的求解方法，其思路与上述介绍的方法类似，都是以亥姆霍兹波动方程为工

具，先求解纵向磁场（电场），然后以麦克斯韦方程为基础求解横向电/磁场，具体计算过程更

加简洁。 

假定波导区域是无源的，则麦克斯韦方程可以写为 

j  E H   

j H E  

由于具有 je- βz 随 z 的变化关系，所以上述每个矢量方程的 3 个分量可以简化为 

 j j    


z
y x

E
E H

y
 （1.73a） 

 j j    


z
x y

E
E H

x
 （1.73b） 

 j
 

  
 

y x
z

E E
H

x y
 （1.73c） 

 j j   


z
y x

H
H E

y
 （1.73d） 

 j j 


 


z
x y

H
H E

x
 （1.73e） 

 j
 


 

y x
z

H H
E

x y
 （1.73f） 

将 4 个横向场分量（Ex、Ey、Hx、Hy）用 2 个纵向场分量（Ez、Hz）来表达： 

 
2
c

j        
z z

x

E H
H

k y x
 （1.74a） 

 
2
c

j        
z z

y

E H
H

k x y
 （1.74b） 

 
2
c

j        
z z

x

E H

k x y
E  （1.74c） 

 
2
c

j         
z z

y

E H

k y x
E  （1.74d） 

式（1.74）可以用于各种波导系统。下面将这一结果应用到特定波型。 

（1）TE 波。 

TE 波的特征是 Ez=0，Hz≠0，于是，式（1.74）化简为 

 
2
c

j 


z
x

H
H

k x
 （1.75a） 
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2
c

j 
y

zH
H

k y
 （1.75b） 

 
2
c

j 


z
x

H

k
E

y
 （1.75c） 

 
2
c

j 


y
zE

H

k x
 （1.75d） 

可以看到，横向场可以由纵向场表达出来，为了求出横向场，接下来利用亥姆霍兹波动方

程求出 Hz： 
2 2 2

2
2 2 2

0
          

zk H
x y z

 

由于 Hz(x,y,z)=hz(x,y) je- βz ，所以上式可化简为 hz 的二维波动方程： 

 
2 2

2
c2 2

0
       

zk h
x y

 （1.76） 

此方程需要根据特定的波导结构的边界条件求解。 

（2）TM 波。 

TM 波的特征是 Hz=0，Ez≠0，于是，式（1.74）化简为 

 
2
c

j 



z

x

E
H

k y
 （1.77a） 

 
2
c

j 


z
y

E
H

k x
 （1.77b） 

 
2
c

j 
x

zE
E

k x
 （1.77c） 

 
2
c

j 
y

zE
E

k y
 （1.77d） 

接下来利用亥姆霍兹波动方程求出 Ez： 
2 2 2

2
2 2 2

0
          

zk E
x y z

 

由于 Ez(x,y,z)=ez(x,y) je- βz ，所以上式可化简为 ez 的二维波动方程： 

 
2 2

2
c2 2

0
       

zk e
x y

 （1.78） 

类似地，此方程也需要根据特定的波导结构的边界条件求解。 

1.3.2  矩形波导 

中空矩形波导可以传播 TE 模和 TM 模，而不能传播 TEM 模，因为它是单导体导波系统。
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沿 z 轴放置的矩形波导的几何结构如图 1.9 所示。假设波导中填充有介电常数为 ε和磁导率为

μ的材料。一般取波导的宽边沿 x 轴，即 a>b。 

 

图 1.9  沿 z 轴放置的矩形波导的几何结构 

（1）TE 模。 

TE 模的特征是 Ez=0，Hz满足简化后的波动方程，即式（1.76）： 

 
2 2

2
c2 2

( , ) 0
       

z x
y

yk h
x

 （1.79） 

注意到 hz(x,y) je- βz =Hz(x,y,z)；截止波数 kc
2= k2−β2。偏微分方程，即式（1.79）可用分离变量法

求解，令 

 ( , ) ( ) ( )zh x y X x Y y  （1.80） 

代入式（1.79），得 

 
2 2

2
c2 2

1 d 1 d
0

d d
  

yY

X
k

X x

Y
 （1.81） 

对式（1.81）采用分离变量法，这里定义分离变量常数 kx和 ky，使得 

 
2

2
2

d
0

d
 x

X
k X

x
 （1.82a） 

 
2

2
2

d
0

d
 yk

y

Y
Y  （1.82b） 

 2 2 2 x y ck k k  （1.82c） 

因此，X 和 Y 的通解可以分别写为 

cos sin x xX A k x B k x  

cos sin y yY C k y D k y  

此时有 

 ( , ) ( cos sin )( cos sin )  z x x y yh x y A k x B k x C k y D k y  （1.83） 

为了计算式（1.83）中的常数，将边界条件应用于波导壁上的电场切向分量，即 

 ( , ) 0 0,，在 处 xe x y y b  （1.84a） 

 ( , ) 0 0,，在 处 ye x y x a  （1.84b） 
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此时，首先需要由 hz 求解得到 ex和 ey，可以利用式（1.75c）和式（1.75d），可得 

 
2
c

j
( cos sin )( sin cos )

   x y x x y ye k A k x B k x C k y D k y
k

 （1.85a） 

 
2
c

j
( sin cos )( cos sin )

   x x x yy ye k A k x B k x C k y D k y
k

 （1.85b） 

比较式（1.84）和式（1.85），可以得到 B=D=0，kx=mπ/a（m=0,1,2,…），ky=nπ/b（n=0,1,2,…）。

Hz 的最终解为 

 jπ π
( , , ) cos cos e  z

z mn

m x n y
H x y z A

a b
 （1.86） 

其中，Amn是常数 A 和 C 组成的任意振幅常数。TEmn模的横向场分量可以由式（1.75）和式（1.86）

求得 

 j
2
c

j π π π
cos sin e   z

mnx

n m x n y
A

k bb a
E  （1.87a） 

 j
2
c

si
j π π

s en
π

co   z
mny

m m x n y

a b
E A

ak
 （1.87b） 

 j
2
c

sin
j π π π

cos e   z
mnx

m m x n y

a b
H A

ak
 （1.87c） 

 j
2
c

cos
j π π π

sin e   z
mny

n m x n y

a b
H A

bk
 （1.87d） 

其中，截止波数 ck 为 

 
2 2

c

π π       
   

m n
k

a b
 （1.88） 

此时截止波长为 

 c 2 2
c

2π 2π

π π
  

      
   

k m n

a b

 （1.89） 

又因为 

 c c2π k f  （1.90） 

所以每个模（不同的 m 和 n 的组合）的截止频率为 

 
2 2

c
c

1 π π

2π 2π 
        
   

k m n
f

a b
 （1.91） 

截止频率最低的模称为基模（主模），其他模式称为高次模；由于这里已经假定了 a>b，

所以 TE 模的基模为 TE10（m=1，n=0）模，其截止频率为 

 c10

1

2 
f

a
 （1.92） 
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矩形波导不存在 TE00 模的原因是：若 m=n=0，那么电场和磁场的表达式就恒为 0。 

传播常数为 

 2 2
c  k k  （1.93） 

在给定的工作频率 f 下，只有 f > fc 的模能够传播；而 f < fc 的模则不能传播，因为此时 β

是虚数，所有场分量都会随着传播距离的增加而呈指数衰减，这样的模称为截止模。 

波导波长定义为沿波导的相邻等相位面之间的距离： 

 
 

g 2

c

2π 2π

1 /

 
  

   
 k

 （1.94） 

即波导波长大于相应无限介质中传播的平面波的波长 λ。 

相速为 

 p

1 
 

  v
k

 （1.95） 

即相速大于相应无限介质中传播的平面波的传播速度。 

TE 模的波阻抗为 

 TE




 k
Z  （1.96） 

其中，η的定义为式（1.62），是波导填充材料的本征阻抗。当 β为实数（传播模）时，ZTE为

实数；当 β为虚数（截止模）时，ZTE为虚数。 

（2）TM 模。 

TM 模的特征是 Hz=0，Ez满足简化后的波动方程，即式（1.78）： 

 
2 2

2
c2 2

( , ) 0
       

z x
y

yk e
x

 （1.97） 

注意到 ez(x,y) je- βz =Ez(x,y,z)；截止波数 kc
2= k2−β2。偏微分方程，即式（1.97）可用分离变量法

求解，其通解为 

 ( , ) ( cos sin )( cos sin )  z x x y yx y A k x B k x C k y D k ye  （1.98） 

其中 
2 2 2

c x yk k k  

将边界条件应用于 ez，可得 

 ( , ) 0 0,，在 处 ze x y x a  （1.99a） 

 ( , ) 0 0,，在 处 ze x y y b  （1.99b） 

比较式（1.98）和式（1.99），可以得到 A=C=0，kx=mπ/a（m=1,2,…），ky=nπ/b（n=1,2,…）。

于是 Ez 的最终解为 

 jπ π
( , , ) n si in es  z

z mn

m
E

x n y
x y z B

a b
 （1.100） 
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其中，Bmn是常数 A 和 C 组成的任意振幅常数。TMmn模的横向场分量可以由式（1.77）和式（1.100）

求得 

 j
2
c

cos
j π π π

sin e   z
x mn

m m x n y

a b
E B

ak
 （1.101a） 

 j
2
c

sin
j π π π

cos e   z
y mn

n m x n y

a b
E B

bk
 （1.101b） 

 j
2
c

sin
j π π π

cos e   z
x mn

n m x n y

a b
H B

bk
 （1.101c） 

 j
2
c

co
j π π

n es
π

si   z
mny

m m x n y

a b
H B

ak
 （1.101d） 

TM 模的传播常数 β、截止波长 λc、波导波长 λg 和相速 vp 与 TE 模的表达式相同。同样，

在给定的工作频率 f 下，只有 f > fc 的模能够传播，而 f < fc 的模则不能传播，因此矩形波导相

当于一个高通滤波器。矩形波导不存在 TM00 模、TM01 模和 TM10 模，因为若 m=0 或 n=0，那

么电场和磁场的表达式就恒为 0，所以 TM 模的最低阶模是 TM11 模，其截止频率为 

 
2 2

c11

1 π π

2π 
       
   

f
a b

 （1.102） 

可以看出，它大于 TE10模的截止频率，因此，矩形波导的基模是 TE10模。 

TM 模的波阻抗为 

 TM

Z
k

 （1.103） 

（3）TE10 模。 

在射频与微波工程实际中，一般情况下，总是使用基模进行功率的传输。对矩形波导来说，

就是 TE10 模，因此，这里讨论的重点是研究矩形波导的 TE10 模，彻底掌握此模式对理解谐振

腔、滤波器、波导缝隙阵天线等重要的射频与微波元器件有极大的学习价值。将 m=1 和 n=0

代入式（1.86）、式（1.87）和式（1.88），得到截止波数和场分量为 

 c π /k a  （1.104） 

 1
j

0

π
cos e  z

z

x
H A

a
 （1.105a） 

 10
jsin

j π
e

π
  z

y

x
A

a

a
E  （1.105b） 

 1
j

0 sin
j π

e
π

  z
x

x
A

a

a
H  （1.105c） 

 0  x y zE H E  （1.105d） 

截止波长为 

 c 2  a  （1.106） 

波导波长为 
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 g 2

2π

1 ( / 2 )


 

 
 a

 （1.107） 

相速为 

 g
p

/ 
   

  
k

v  （1.108） 

TE10 模的电场只有 Ey 分量，其幅度不随 y 轴变化，而沿 x 轴按照正弦规律变化，分布形

式为半个驻波，如图 1.10 所示。在 x=0 和 x=a 处，Ey为 0；在 x=a/2 处，Ey最大。可见，波导

的两个侧壁（x=0 和 x=a）确实把电场给短路掉了，满足电场在理想金属表面切向分量为零的

边界条件。 

TE10 模的磁场有 Hx和 Hz 两个分量，其幅度同样不随 y 轴变化，在平行于波导宽边的 xOz

平面内，磁力线是闭合曲线。矩形波导内的电磁场的电力线和磁力线表示如图 1.11 所示[9,10]。 

  

图 1.10  TE10模的电场幅度沿 x 轴的变化规律 图 1.11  矩形波导内的电磁场的电力线和磁力线表示 

波导 4 壁上的表面电流通过下式来计算： 

  sJ n H  （1.109） 

其中，n 为波导壁朝向内的单位法向向量。此时，x=0 和 x=a 壁上的表面电流为 

 j
0 10| e 0     

    z
s x z z x y A xJ a a H a  （1.110a） 

 j
10      | e 

     z
s x z z x a y A x aJ a a H a  （1.110b） 

y=0 和 y=b 壁上的表面电流为 

 
0 0

j j
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( | | )

j π π
    sin e cos    0

π
 e 

 

  

  

  

s y x x y z z y

z z
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H H

a x x
A yA

a a

J a a a

a a
 （1.110c） 

 
j j

10 10 cos   

( | |

  

)

j π π
    sin e e

π
 

 

 





  



s y x x y b z z y b

z z
z x

H H

a x x
A A

a
b

a
y

J a a a
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 （1.110d） 

矩形波导的表面电流和磁场的分布如图 1.12 所示。可以看出，在某一个纵向坐标 z 处，

波导左右两窄壁的表面电流方向是完全相同的，而上下两宽壁的表面电流方向是完全相反的。
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在宽壁上，表面电流有中断现象，似乎电流是不连续的，但实际上，除波导壁上存在传导电流

外，波导内还存在位移电流，由位移电流公式 Jd=jωεE 可知，当电场强度最大时，位移电流达

到最大，传导电流和位移电流共同组成了闭合的电流线。 

 

图 1.12  矩形波导的表面电流和磁场的分布 

深入学习波导表面电流的分布能够认识到，利用波导结构可以实现天线的功能，如在波导

的表面刻某种具有特定方向和长度、宽度、角度的槽。波导上刻的槽简单地可以分类为辐射槽

（A、B）和非辐射槽（C、D），如图 1.13 所示。

辐射槽切断了表面电流的分布，表面电流以位

移电流的形式穿越槽流通，这意味着存在横跨

槽的强电场，与平行于槽的磁场构成了指向波

导壁向外的坡印廷矢量，即电磁波的辐射。波

导缝隙阵天线就采用了类似的原理，通过在波

导宽壁偏移中线的位置刻纵向槽或斜向槽实

现辐射，也可以理解为位移电流在远场闭合形

成辐射。而非辐射槽不切割壁电流，如刻在波

导宽壁中间的纵向细槽对波导内的电场几乎

没有影响，可以利用这个特性在这个位置把探

针伸入波导测量电场，如基于此原理的波导测

量线等。 

（4）波导的激励。 

以上讨论都隐含了波导内存在激励起来的导行波传播这一背景，但是如何激励起导行波

呢？显然，在波导内激励起能传播的导波模式绝对不会像照明电路一样插上插头电灯就会亮。

波导的激励大致可分为 3 种：探针电激励、圆环磁激励和小孔耦合。 

激励的核心考虑要素就是要在波导内建立起和 TE10 模相类似的场结构，或者建立相似的

电场，或者建立相似的磁场，从而达到激励起导波模式的目的。探针电激励如图 1.14 所示，

将同轴线的内导体沿与 TE10 模电场最大方向平行的方向插入矩形波导中心位置形成探针激

励。由于这种激励是通过建立类似 TE10 模的电场来产生导波的，所以称为电激励。因为激励

起来的 TE10 模会朝两个方向传播，所以要在波导的一端加上短路活塞，以确保电磁能量沿指

图 1.13  矩形波导上的槽 
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定方向传播。通过调节探针与短路端的距离和探针插入的深度，可以使插入的探针和波导之间

的阻抗达到匹配状态。 

b

a

TEM

TE10

TEM

 
图 1.14  探针电激励 

圆环磁激励是将同轴线的内导体弯成环形，从波导侧壁或终端插入波导内磁场最强处，使

得环上电流产生的磁场平行于波导内 TE10 的磁场。由于这种方式通过流经圆环的高频电流在

波导内激励起和 TE10 磁场分布相类似的磁力线，所以称为磁激励。 

小孔耦合是指电磁能量通过公共壁上的小孔，从一个波导耦合到另一个波导。导体壁开口

处的辐射类似于电偶极子或磁偶极子产生的辐射，如图 1.15 所示。图 1.15（a）显示了接近导

电壁的法向电场（由边界条件可知，壁上的切向电场为 0），若在壁上开一个小孔，则电力线

会穿过小孔并向周围散开，如图 1.15（b）所示。上述电力线类似于两个垂直于导体壁的极化

电流 Pe上散发的电力线，如图 1.15（c）所示。因此，由法向电场激励的小孔可用两个方向相

反的垂直于导体壁的无限小极化电流 Pe来等效。类似地，图 1.15（d）显示了接近导体臂的切

向磁场。图 1.15（e）显示了小孔附近切向磁场的发散（由边界条件可知，壁上的法向磁场为

0），比较图 1.15（e）和（f）得出，小孔也可以用两个方向相反的极化磁流 Pm 来等效。小孔

的存在同样会影响导体壁在输入一侧的场，这种影响是入射一侧的等效偶极子产生的，因而保

证了穿越孔的切向场的连续性。 

 
（a）输入侧电场 

 
（b）小孔处的电力线 

 
（c）极化电流的电力线垂直于导体壁 

 
（d）输入侧磁场 

 
（e）小孔处的磁力线 

 
（f）极化磁流的磁力线平行于导体壁 

图 1.15  导体壁小孔处的等效极化电流和极化磁流 
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1.3.3  微带线 

微带线的几何结构如图 1.16（a）所示，宽度为 W 的导体印制在薄的、厚度为 d、相对介

电常数为 εr的接地电介质基片上，其场力线如图 1.16（b）所示。 

 

（a）几何结构 

 

（b）场力线 

图 1.16  微带线 

微带线是一种在工程中广为应用的平面传输线，主要是因为它可以用平面印刷电路

（Printed Circuit Board，PCB）工艺来加工，而且易与射频和微波有源器件集成（如肖特基二极

管、晶体管、场效应管等），因而可以大规模生产，降低生产成本，是一种特别适应现代生产

工艺的射频与微波传输线。 

微带线的结构可以这样想象得来：对一段导行 TEM 波的同轴线，沿轴向正中间切一半（注

意：是沿着同轴线切，而不是把同轴线横切两半），剩下的结构是一个圆柱的一半（同轴线的

原内导体）和金属圆周的一半（同轴线的原外导体）；将此结构展平，一半圆柱就成了一块扁

平的长方体，一半金属圆周就成了地平面，整体结构和微带线高度类似，因此，可以大致判断

微带线导行电磁波的场分布，即和图 1.16（b）类似。 

由于微带线导带上方是空气，而导带下方有介质基片，使得它与带状线不同（带状线的所

有场都包含在均匀的电介质媒质内）。注意到电介质媒质内 TEM 场的相速是 r/ c ，而空气媒

质内 TEM 场的相速是 c，因此，在电介质-空气不同媒质分界面上，不能实现 TEM 波的相位

匹配，即微带线不能支持纯的 TEM 波。 

微带线的严格场解是由混合的 TM-TE 波组成的，在微带线刚发明出来的时候，是被发明

在厚介质材料上的，因此用处不大。但是随后，人们发现设计在薄介质材料上的微带线更有用[11]，

因而在大多数应用中，电介质基片是很薄的基片材料（d<<λ），因此它的场是准 TEM 模。下面

给出微带线的有效介电常数和特性阻抗的设计公式，这些结果是对严格的准静态解曲线的近

似拟合[3]。 

微带线的有效介电常数可以等效为一个均匀媒质的介电常数： 

 r r
e

1 1 1
+

2 2 1 12 /

   
 d W

 （1.111） 

这个等效的均匀媒质取代了原微带线的空气和电介质媒质材料，如图 1.17 所示。 
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图 1.17  准 TEM 微带线的等效几何结构（原电介质基片被介电常数为 εe的均匀媒质取代） 

此时，相速和传播常数可以写为 

 p

e
 c

v  （1.112） 

 0 e  k  （1.113） 

如果给定微带线的结构尺寸，计算其特性阻抗，则称为电路的分析问题： 

 

 

e
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e

60 8
ln                                              / 1
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≥

 （1.114） 

如果给定微带线的特性阻抗 Z0 和介电常数 εr，计算微带线的结构尺寸 W/d，则是电路的

综合问题： 

 
2

r

r r
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e 2
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 （1.115） 

其中 

0 r r

r r

1 1 0.11
0.23

60 2 1

 
 

  
     

Z
A  

0 r

377π

2 
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Z
 

源于介质损耗的衰减常数为 

 0 r e
d

e r

( 1) tan
 (Np/m)

2 ( 1)

 









k
 （1.116） 

其中，tanδ是介质的损耗角正切。 

源于导体损耗的衰减常数为 

 S
c

0

 (Np/m) 
R

Z W
 （1.117） 
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其中， S 0 /2 R ，是导体的表面电阻。对于大多数微带基片，导体损耗比介质损耗更重要。 

例 1.3  现要求微带线在 2.5GHz有 50Ω的特性阻抗和 90°的相移，基片厚度为 d=0.127cm，

εr=2.2。计算微带线的长度和宽度。 

解：对于已知特性阻抗，求 W/d，我们一开始猜测 W/d>2，由式（1.115）可得，W/d≈3.081>2，

因此猜测是正确的（否则按照 W/d<2 的公式来计算），即 W≈3.081d≈0.391cm。 

由式（1.111）可得，有效介电常数 εe≈1.87，因此，对于 90°相移，有 

e 090    l k l  

1
0

2π
52.35m- f

k
c

 

0 e

π / 2
2.19cm


 l

k
 

在实际设计中，微带线的分析与综合已经广泛集成在各种类型的电子设计自动化辅助软

件中，可以高效快速地进行计算。图 1.18 给出了采用 LineCalc 传输线计算器软件设计微带线

的物理尺寸的界面，软件计算结果与上述例题中的公式计算结果基本一致（图中右侧显示的

K_Eff 即有效介电常数）。 

 

图 1.18  采用 LineCalc 传输线计算器软件设计微带线的物理尺寸 

微带电路在弯曲段、宽度变化处和接头处的不连续性会导致电路性能恶化，因为这种不连

续性会引入寄生电抗，从而引起相位和振幅误差、输入/输出失配和寄生耦合等。改善的方法

有两种：一种是建立等效电路，并将各种寄生效应考虑到电路设计中，通过调节其他电路参量

来进行补偿；另一种方法有点“简单粗暴”，但是在工程中非常有用，即通过削角或斜拼接来

降低不连续性，如图 1.19 所示。 
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图 1.19  不连续性的补偿 

然而，当电路的工作频率上升到毫米波波段后，微带线的总传输损耗变得非常大，损耗通

常包括导体欧姆损耗、介质损耗和辐射损耗，这时我们可能会使用其他更适合在高频频段使用

的平面传输线，如稍后讨论的基片集成波导技术等。读者应该逐渐认识到，在实际设计射频与

微波电路时，需要综合考虑电路的性能、物理尺寸和传输功率的大小等，以此来选择合适的传

输线技术。 

1.3.4  射频电路的制作 

现今许多射频电路都是在传统的印刷电路板上制作的，但是通常使用的介质基片材料（如

环氧树脂玻璃 FR4）具有很大的损耗角正切，不适合用于 2GHz 以上的频率。而微波集成电路

（Microwave Integrated Circuit，MIC）由于采用了损耗角正切极小的陶瓷，如氧化铝和聚四氟

乙烯等，所以能够工作在 20GHz 以上的频率。微波集成电路制作工艺的研究热点之一是陶瓷

共烧结技术，如低温共烧结（Low-Temperature Cofired Ceramics，LTCC）技术和高温共烧结

（High-Temperature Cofired Ceramics，HTCC）技术，即通过在未烧的陶瓷原料带上打过孔或用

丝网印刷方法制作无源元器件（R、L、C）。将多个陶瓷原料带对齐并一层一层地叠起来，在 900℃

（LTCC）或 1500℃（HTCC）温度下烧结。这种方法可制作出超过 20 层的三维电路结构[5]。 

更高的集成度可以用微波单片集成电路（Microwave Monolithic Integrated Circuit，MMIC）

工艺实现，电路器件的放置和相互连接都是在半导体材料基片上进行的。半导体材料基片制作

的主要步骤如下：将一定长度的半导体材料磨成直径为 200mm 或 300mm 的圆棒并切割成数

微米厚的薄片，即基片；这种基片将会根据一套掩模中的图形腐蚀出电路结构，在电路上面的

数层金属形成电路元器件之间互连的通道；基片经过加工处理后，被切割成一个个裸芯，裸芯

经过导线压焊、封装，组装成芯片。由于微电子加工流程复杂且昂贵，所以此工艺适用于大批

量的电路加工。 

光刻工艺是加工制造集成电路图形结构及微结构的关键工艺之一，因为制造复杂电路所

需原始模型是使用光刻技术在圆片上形成的。光刻工艺的主要步骤为基片清洗、脱水烘干、甩

胶、前烘、曝光、显影、坚膜、腐蚀和去胶。光学光刻是指将掩模上的集成电路元器件的结构

图形投射到涂有光刻胶的硅片上，通过光的照射，光刻胶的成分发生化学反应，从而生成电路

图。光刻和刻蚀技术水平决定了单个器件的尺寸和封装密度，器件尺寸越小，芯片集成度就越

高，且光刻模型的尺寸与所用光源的波长要相当（限制成品所能获得的最小尺寸与光刻系统的

分辨率直接相关，而减小照射光源的波长是提高分辨率的最有效途径），在这种情况下，就不

能用简单的几何辐射光学来处理光传播了，这是细微光刻工艺面临的巨大挑战。 
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1.4 基片集成波导 

简单小结一下通过前述内容已经掌握的关于射频与微波传输线知识的几个要点。 

（1）传输线是射频与微波工程的基石，任何一个具体的射频与微波元器件最终都必须由

一种或几种导波结构来实现，因而每发明一种导波结构，就会引起射频与微波元器件的革新

浪潮。 

（2）金属波导结构是一种电气性能颇佳的导波结构，也是一种典型的非平面导波结构，具

有的优点包括品质因素高、损耗小、结构全封闭、不易与相邻的结构发生串扰。它的缺点也很

显著：造价昂贵（需要对金属进行精密加工），且随着频率的升高，造价也随之升高（频率升

高要求波导内壁光滑度更高，以减小损耗），不易于和有源器件（如二极管、晶体管等）集成，

整体电路结构体积偏大等。 

（3）微带线作为平面电路的典型代表，具有的优点包括：加工容易、可大规模生产（因为

加工微带电路仅需传统的 PCB 工艺），由于它是一种“可印制”的电路，所以易于和有源器件

（如二极管、场效应管等）集成，且整体电路体积较小、结构紧凑。它的缺点包括：由于结构

半开放，因而品质因素低，易与相邻的其他电路发生相互干扰，损耗大等。 

那有没有一种导波结构既具有非平面波导结构的优势，又具有平面微带结构的优势呢？

而且能消除两者各自的缺点，如果不能全部消除，那么至少部分消除。2001 年，加拿大皇家科

学院和加拿大工程院两院院士、华裔科学家吴柯教授系统性地提出了一个完整的平面/非平面射

频与微波电路混合集成解决方案。在这个方案中，系统性地对平面电路的载体——介质基片进

行综合预处理，如打金属过孔/空气过孔、刻金属化槽等，从而能够构成一类新的导波结构——

基片集成电路。 

下面以其中一种基片集成波导为例来看看这种新型导波结构是如何实现的。已知用来导

行电磁波的传统金属波导有上、下、左、右 4 个金属壁，而要构成金属波导结构，也需要 4 个

金属壁，这和设计平面微带电路的介质基片 PCB 有什么联系呢？制作平面微带电路的 PCB 板

材，实际上已有 2 个金属壁了，即上表面和下表面，如果能再人为地造出 2 个侧壁，就可以模

仿 4 个金属壁的波导了，可是，能造出来吗？ 

我们已经知道，PCB 工艺中有一项功能是在介质基片板材上打孔并金属化，即打金属过

孔工艺。如果在介质基片上打了不止一个孔，而是打了一排孔，那么当这些孔不太粗且相互间

隔比较密集时，不就可以形成一道金属的“栅栏”，让电磁波无法通过，从而成为一个金属壁

吗？更进一步，如果在介质基片上打了两排这样的金属过孔，那么当两排孔之间的行间距满足

一定的设计条件时，这两排金属过孔、连同介质基片上表面和下表面的金属壁，就构成了金属

波导的 4 壁，只不过现在的金属波导是填充了介质材料的金属波导，不再是传统的空气填充。

这就是金属波导平面化的过程，也是基片集成波导的设计思路，如图 1.20 所示。 

事实上，有兴趣的读者可以追踪到采用这个想法设计类似于波导结构的传输线，最早可以

追溯到一个 1994 年的日本专利，这个想法被称为 Post-Wall 波导，即柱状壁波导[7]。但一项发

明归功于谁，往往不取决于谁最早发明或发现了什么，而取决于谁能把这项发明/发现真正落

实到科技发展中，成为不但有用，而且能用、好用的一项技术[7]。这和电话的发明有点类似。
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事实上，在贝尔去专利局提交电话专利申请的当天，意大利人马尤奇也同样提交了一份类似的

申请，不同的是，在随后几年时间里，马尤奇没有对这个想法继续深入探索和使用；而贝尔则

专注于此，甚至成立了一家公司来把这个想法商业化，最终成为人们实际可以使用的一种装

置，这些后续的举动让发明电话的桂冠最终落在贝尔头上。 

类似地，在基片集成波导这个方向，吴柯教授课题组和东南大学洪伟教授课题组持续 20

年不懈地研究和拓展，全面、深入、系统地研究了采用基片集成波导研究设计新型射频与微波

电路的方方面面，从导波机理到新型元器件设计，最终到系统级设计[12]，引领了全世界范围内

对这项工作的热切关注和追踪。事实上，据 IEEE Xplore 统计，关于基片集成波导的研究论文

自其第一篇论文（2001 年）公开发表到 2020 年，已经连续 19 年保持增长态势。基片集成波

导技术也由原先设计用于弥合平面/非平面电路之间鸿沟的起初，发展成为全新的三维集成电

路，如图 1.21 所示的三维集成天线阵[13]，在电路设计上拓展到了全新的思考维度。而关于基

片集成电路这个更为宏大的电路创新，还有很多研究工作等待继续推进。 

 

图 1.20  基片集成波导示意图 

 

图 1.21  三维集成天线阵 
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习题 

1．请用较为严格的数学推导证明麦克斯韦方程与基尔霍夫电压定律/电流定律之间的联

系。（参见 Balanis 的 Advanced Engineering Electromagnetics） 

2．脉冲发生器产生一锯齿脉冲 P(t)=10t/T（0≤t≤T），其中 T= 8-10 s。脉冲发生器内阻

Rg=200Ω，连接到长为 l（单位为 m）、阻抗 Zc=50Ω的传输线上，其终端接一负载电阻 RL（波

的传播速度为 3×108m/s）。问：①当传输线长 l=3m 且负载电阻 RL=200Ω时，求出负载电压与

时间的函数并画出其关系图；②当负载电阻 RL=12.5Ω时，重复①问；③当传输线 l=12m 且负

载电阻 RL=200Ω时，求出负载电压的解析表达式；④绘制③中传输线上电压的距离-时间图。 

3．一传输线参数如下：Z0= 600∠−6°Ω，α= 2.0× 5-10 dB/m，νp=2.97×108 m/s，f = 1.0kHz。

波沿传输线 z 方向传播，在 z = 0 处，电流最大值为 0.3mA，且在 t=0 时电流达到最大正值，

写出矢量 V (z)和 I(z)及其相应的瞬时值。 

4．一传输线长为 30km，终端接阻抗为(100+j200)Ω 的负载，输入端接电压为 v(t)= 

15cos(8000πt)V、内阻为 75Ω 的正弦波信号源，传输线的特性阻抗为 75Ω，信号相速为

2.5×108m/s。求出输入端和负载端的总电压。 

5．一传输线长 2.5m，若其一端短路，则另一端的阻抗为(j5)Ω；当其一端变为开路时，另

一端的阻抗变为(−j500)Ω。已知正弦波信号源的频率为 1.9MHz，传输线长度小于 1/4 个波长。

求出传输线的特性阻抗和信号的相速。 

6．一特性阻抗为 75Ω 的无耗传输线连接在阻抗为(37.5−j15)Ω 的负载和内阻为 75Ω 的信

号源之间。求出：①距离负载 0.15λ处的电压反射系数；②传输线上的驻波比 VSWR；③距离
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负载 1.3λ处的输入阻抗。 

7．一无耗传输线的特性阻抗为 75Ω，终端接一阻抗为(150+j150)Ω的负载。分别求出 Zin = 

(75−j120)Ω, (75−j75)Ω, 17.6Ω时的传输线的最短长度。 

8．矩形波导的宽为 a、高度为 b，内部均匀填充介电常数为 ε的媒质，证明其截止频率 fc= 

c/2aεr
1/2（其中，c 是光在真空中的速度，εr是相对介电常数）。并证明媒质填充的波导中的波导

波长比空气填充的波导中的波导波长小。 

9．传输线的特性阻抗 Z0=50Ω，连接一 100Ω 的负载：①计算电压反射系数 ΓL 和驻波比

VSWR；②求被反射的入射功率百分比和回波损耗；③画出|V(x)|与 x 的关系图；④求出 x=−0.5λg

和 x=−0.25λg处的输入阻抗。 

10．天线的驻波比为 1.5，连接一特性阻抗为 50Ω的传输线，如果输入功率是 10W，则反

射功率（W）是多少? 

11．一同轴线内均匀填充相对介电常数 εr= 4、相对磁导率 μr= 1 的媒质，其内导体半径为

2mm、外导体半径为 10.6mm，同轴线连接一电阻为 25Ω的负载。计算：①同轴线的特性阻抗；

②传输到负载的入射功率百分比；③当频率为 3GHz 时，距离负载 6.25cm 处的输入阻抗。 
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