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[摘要] 　 本文利用加载金属化过孔构建双模谐振器ꎬ提出了一种具有小通带比的双频三维频率选择表面

(３￣Ｄ ＦＳＳ). 通过在平行板路径加载金属化过孔ꎬ产生了两个传输极点ꎬ并且由同轴路径的方槽谐振产生了另外一

个传输极点ꎬ以及不同路径电磁波相位反相产生了两个传输零点. 适当的调整 ３ 个传输极点的位置后ꎬ实现了一种

高频率选择特性、通带比为 １.３１ 的双频 ＦＳＳ. 此外ꎬ通过分析传输零点和极点处的电场分布ꎬ阐述了所提出 ＦＳＳ 的

工作原理. 仿真结果显示ꎬ所提出的 ＦＳＳ 在 ＴＥ 和 ＴＭ 极化、入射角度从 ０°到 ４５°下均具有稳定的频率响应.
[关键词] 　 频率选择表面ꎬ带比ꎬ双频ꎬ金属化过孔ꎬ双极化
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频率选择表面(ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ ｓｅｌｅｃｔｉｖｅ ｓｕｒｆａｃｅꎬＦＳＳ)是由具有特定形状的相同单元结构周期性排列而成的

无限大二维阵列结构ꎬ不同形状的周期单元具有不同的空间滤波特性[１] . 在卫星通信应用中ꎬ具有小通带

比、高选择性、小单元尺寸、双极化和较好的角度稳定性的双频 ＦＳＳ 备受关注[２] .
近年来ꎬ很多研究人员采用传统二维结构提出一些相关性能的 ＦＳＳｓ:(１)通过级联两个相同的周期性

阵列ꎬ实现具有多个传输极点和零点的小通带比的双频 ＦＳＳ[３] . (２)利用加载集总元件来实现小通带比、
小型化的双频 ＦＳＳｓ[４－５] . (３)基片集成波导(ｓｕｂｓｔｒａｔｅ ｉｎｔｅｇｒａｔｅｄ ｗａｖｅｇｕｉｄｅꎬＳＩＷ)技术首先用于设计的 ＦＳＳ
表现出较高的频率选择带通响应[６] . 后来ꎬ研究者采用 ＳＩＷ 技术实现了双环槽的双频 ＦＳＳ[７] . (４)通过利

用横杆分形结构实现了一个双极化三频带 ＦＳＳ[８] . 但由于传统的二维 ＦＳＳ 结构存在谐振方式有限、频率选

择性能一般、难以实现多传输零极点等缺点ꎬ越来越难以满足现代微波与通信系统对 ＦＳＳ 的性能需

求[９] . 随着对 ＦＳＳ 进行深入研究ꎬ近年来一种新颖的三维频率选择表面(３￣Ｄ ＦＳＳ)概念被提出ꎬ能够在一
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定程度上解决传统 ＦＳＳ 存在的局限性[１０]ꎬ相比于传统的 ２￣Ｄ ＦＳＳ 多了一个维度的设计自由ꎬ３￣Ｄ ＦＳＳ 能够

借助三个设计维度来构造谐振器ꎬ因此可较为容易地在一个单元内产生多个谐振实现良好的滤波性

能[１１－１２] . 然而ꎬ大部分 ３￣Ｄ ＦＳＳ 几何结构比较复杂ꎬ本文提出了一个结构简单、高性能的 ３￣Ｄ ＦＳＳ.
本文提出了一种结合传统滤波器的双模谐振理论的双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ. 该结构通过在平行板路径中加载

金属化过孔来构建双模谐振器ꎬ将原有的单个谐振模式分裂为奇模和偶模两种谐振模式[１３－１４]ꎬ从而产生

两个传输极点. 由于不同传输路径中电磁波相位反相ꎬ在两个通带外各引入了一个传输零点. 通过适当的

设计参数ꎬ得到了一种具有高频率选择性、小通带比的双频 ＦＳＳ. 通过分析传输零极点处的电场分布ꎬ阐明

了所提出 ＦＳＳ 的工作机理. 从仿真结果可知ꎬ所提出的 ３￣Ｄ ＦＳＳ 具有高频率选择性、小通带比、双极化、较
好的角度稳定性等优势.

１　 加载金属化过孔的双模谐振器

加载金属化过孔的 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的周期单元结构示意图如图 １ 所示. 由图 １ 可以看出ꎬ该 ＦＳＳ 的周期大小

为 ｐꎬ高度为 ｈꎬ方形金属管的边长为 ａꎬ介质的相对介电常数为 εｒ . 该 ＦＳＳ 的每个周期单元均以平行板路

径为电磁波传播路径. 平行板路径由相邻的外方形金属管和介质组成ꎬ且在平行板路径的中心位置加载

了 ４ 个直径为 ｄ的金属化过孔ꎬ使得周期单元形成两个上下一样的谐振单元.

图 １　 加载金属化过孔的 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的周期单元结构

Ｆｉｇ􀆰 １　 Ｔｈｅ ｐｅｒｉｏｄｉｃ ｕｎｉｔ ｏｆ ３￣Ｄ ＦＳＳ ｗｉｔｈ ｍｅｔａｌｌｉｚｅｄ ｖｉａｓ

图 ２ 给出了 ＴＥ 波垂直入射条件下该 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的反射系数和传输系数 ＨＦＳＳ 软件仿真结果ꎬ基本参数

见表 １.

图 ２　 金属化过孔对传输极点的影响

Ｆｉｇ􀆰 ２　 Ｅｆｆｅｃｔ ｏｆ ｍｅｔａｌｌｉｚｅｄ ｖｉａｓ ｏｎ ｔｈｅ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ

表 １　 所提出 ３￣Ｄ ＦＳＳ 结构参数

Ｔａｂｌｅ １　 Ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ３￣Ｄ ＦＳＳ　 　 ｍｍ

ｐ ａ ｄ ｈ εｒ
９ ７ ３.２ １０ ７.５

　 　 由图 ２(ａ)可以发现:该结构增加金属化过孔后ꎬ
会在原有传输极点 ｆｐ１的低频侧又增加一个传输极点

ｆｐ２ꎬ从而获得了一个平坦的通带. 图 ２(ｂ)给出了传输

极点 ｆｐ１和 ｆｐ２的谐振频率与金属化过孔直径 ｄ 的关系

—１２—

􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉􀪉



南京师大学报(自然科学版) 第 ４４ 卷第 １ 期(２０２１ 年)

曲线ꎬ可以看出在其他参数不变的情况下ꎬ当金属化过孔的直径 ｄ 增加时ꎬ传输极点 ｆｐ１的谐振频率呈现明

显递增趋势ꎬ而传输极点 ｆｐ２的谐振频率则基本保持不变ꎬ这是金属化过孔半径增大使得其电感值随之减

小形成的. 进一步说明了金属化过孔的直径 ｄ仅与传输极点 ｆｐ２的谐振模式相关.
为了理解该双模谐振器的工作机理ꎬ对谐振器工作在传输极点处的电场分布进行了分析ꎬ如图 ３ 所

示. 图 ３(ａ)给出了传输极点 ｆｐ１处的电场分布ꎬ在该频率下当电磁波入射到该 ＦＳＳ 上时ꎬ平行板路径被主

要激励. 这里假设以周期单元一半高度处为对称面ꎬ对称面两侧区域内的电场幅值在两端处具有最大值ꎬ
在中心处的金属过孔处具有最小值ꎬ且对称面两侧的电场方向没有发生改变ꎬ根据奇偶模分析方法ꎬ可以

得知该频率下对称面为理想磁壁ꎬ因此路径Ⅱ中的两个 １ / ４ 波长短路谐振器通过中央缝隙发生容性耦合ꎬ
通过偶模形式产生传输极点 ｆｐ１ . 在图 ３(ｂ)中ꎬ在对称面两侧区域内的传输极点 ｆｐ２处的电场幅值相同、方
向相反ꎬ因此传输极点 ｆｐ２是由奇模耦合状态下 １ / ２ 波长谐振产生ꎬ该频率下对称面此时可以等效为理想

电壁. 该结构是加载过金属化过孔来构成两个同样的谐振单元ꎬ从而形成了双模谐振器ꎬ在奇偶模耦合的

作用下ꎬ分裂为两个传输极点来实现通带性能.

图 ３　 谐振器工作在传输极点对应的电场分布图

Ｆｉｇ􀆰 ３　 Ｅ－ｆｉｅｌｄ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｓ ｏｆ ｔｈｅ ｒｅｓｏｎａｔｏｒ ａｔ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ

为了加深对该结构的理解ꎬ运用传输线电路来进行分析ꎬ如图 ４ 所示ꎬ在不考虑端口不连续性影响的

情况下ꎬ该单元结构可以看作为两个相同的平行板传输线和等效电感的互连ꎬ因此可以得到对应的等效电

路模型. 如图 ４(ａ)所示ꎬ加载的金属化过孔可以等效为一个电感[１１]ꎬ用电感元件 Ｌｒ 来表示. 同时ꎬ平行板

传输线的特性阻抗和电长度分别用 ＺＰＰＷ和 θ来表示ꎬＺ０ 为自由空间波阻抗 Ｚ０ ＝ ３７７ Ω. 由于该等效电路模

型关于参考面 ＴＴ′对称ꎬ因此可以对该结构的电路用奇偶模分析方法ꎬ只需分析对称面处于理想电壁或理

想磁壁条件下一半的电路结构即可. 如 ４(ｂ)所示ꎬ在偶模状态下ꎬ参考面等效于一个理想磁壁ꎬ相当于对

称线上各节点处于开路ꎻ如 ４(ｃ)所示ꎬ在奇模状态下ꎬ参考面等效于一个理想电壁ꎬ相当于对称线上各节

点处于短路. 由等效电路模型可以看出ꎬ偶模状态下的传输极点与金属化过孔等效电感 Ｌｒ 有关ꎬ而奇模状

态下的传输极点与金属化过孔等效电感 Ｌｒ 则无关.

图 ４　 加载金属化过孔的平行板路径等效电路分析

Ｆｉｇ􀆰 ４　 Ｅｑｕｉｖａｌｅｎｔ ｃｉｒｃｕｉｔ ａｎａｌｙｓｉｓ ｏｆ ３￣Ｄ ＦＳＳ ｗｉｔｈ ｍｅｔａｌｌｉｚｅｄ ｖｉａｓ

由文献[１５]可知ꎬ平行板传输线的特性阻抗和电长度计算公式可如下表示:

—２２—
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ＺＰＰＷ ＝
μ０
ε０εｒ

ｌ１－ｌ２
ｌ２

ꎬ (１)

θ＝ｈ / ２􀅰ω μ０ε０εｒ ꎬ (２)
式中ꎬ角频率 ω＝ ２πｆꎬμ０ 是自由空间磁导率ꎬε０ 是自由空间介电常数ꎬεｒ 是平行板路径填充介质时的相对

介电常数.
从图 ４(ｂ)可知ꎬ在偶模状态下平行板传输线的输入阻抗可定义为:

Ｚｅｖｅｎ ＝ＺＰＰＷ

ｊω(２Ｌｒ)＋ｊＺＰＰＷ ｔａｎ θ
ＺＰＰＷ－２ωＬｒ ｔａｎ θ

. (３)

易知ꎬ所对应的偶模状态下的输入导纳 Ｙｅｖｅｎ ＝ １ / Ｚｅｖｅｎ .
由文献[１６]中的计算公式可以得到金属化过孔的等效电感 Ｌｒ 可定义为:

Ｌｒ ＝
μ０
２π

􀅰ｌ􀅰 ｌｎ ｌ
ｒ
＋ ｌ

ｒ
æ

è
ç

ö

ø
÷

２

＋１
æ

è
ç

ö

ø
÷ －

ｒ
ｌ

æ

è
ç

ö

ø
÷

２

＋１ ＋ ｒ
ｌ
＋０.２５

é

ë

ê
ê

ù

û

ú
ú
ꎬ (４)

式中ꎬｌ为金属化过孔的长度ꎬ即 ｌ＝( ｌ１－ｌ２) / ２ꎻｒ则是金属化过孔的半径.
同理ꎬ在图 ４(ｃ)中的奇模状态下平行板传输线的输入导纳可以定义为:

Ｙｏｄｄ ＝
１

ｊＺＰＰＷ ｔａｎ θ
. (５)

基于式(４)和(５)中的奇偶模输入导纳ꎬ可以获得该单元结构的散射参数ꎬ可由下面的方程组计算

得到[１７]:

Ｓ１１ ＝Ｓ２２ ＝
１ / Ｚ２

０－ＹｅｖｅｎＹｏｄｄ

(１ / Ｚ０＋Ｙｅｖｅｎ)􀅰(１ / Ｚ０＋Ｙｏｄｄ)
ꎬ (６)

Ｓ２１ ＝Ｓ１２ ＝
１ / Ｚ０(Ｙｏｄｄ－Ｙｅｖｅｎ)

(１ / Ｚ０＋Ｙｅｖｅｎ)􀅰(１ / Ｚ０＋Ｙｏｄｄ)
. (７)

２　 加载金属化过孔的双频三维 ＦＳＳ
２.１　 结构描述与性能仿真

基于以上分析ꎬ设计了一种加载金属化过孔的双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ 结构ꎬ其周期单元结构示意图如图 ５ 所

示. 由图 ５ 可以看出ꎬ该 ＦＳＳ 的每个周期单元包括方同轴线路径(路径Ⅰ)和平行板路径(路径Ⅱ). 方同轴

线路径由内、外两个方形金属管和介质 １ 组成ꎬ平行板路径由相邻的外方形金属管和介质 ２ 组成. 同时ꎬ在
平行板路径的中心位置加载了 ４ 个直径为 ｄ 的金属化过孔. 该 ＦＳＳ 的周期大小为 ｐꎬ高度为 ｈꎬ两个方形金

属管的边长分别为 ａ和 ｂ. 介质 １ 和 ２ 的相对介电常数分别为 εｒ１ ＝ ２.８ 和 εｒ２ ＝ ７.５.

图 ５　 加载金属化过孔的双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的周期单元结构

Ｆｉｇ􀆰 ５　 Ｄｕａｌ￣ｂａｎｄ ３￣Ｄ ＦＳＳ ｗｉｔｈ ｍｅｔａｌｌｉｚｅｄ ｖｉａｓ

图 ６ 给出了 ＴＥ 波垂直入射条件下该 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的反射系数和传输系数 ＨＦＳＳ 软件仿真结果ꎬ基本参数

见表 ２. 由图 ２ 可以发现:该结构产生了两个通带ꎬ其中低频通带有一个传输极点在 ｆｐ１(５.４６ ＧＨｚ)ꎬ高频通

—３２—
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图 ６　 在 ＴＥ 波垂直入射时的 Ｓ 参数仿真结果

Ｆｉｇ􀆰 ６　 Ｓｉｍｕｌａｔｅｄ Ｓｃａｔｔｅｒｉｎｇ Ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ３￣Ｄ
ＦＳＳ ｐｒｏｔｏｔｙｐｅ(ＴＥ ｐｏｌａｒｉｚａｔｉｏｎꎬｎｏｒｍａｌ ｉｎｃｉｄｅｎｃｅ)

带包含两个传输极点 ｆｐ２(７.１ ＧＨｚ)和 ｆｐ３(７.２４ ＧＨｚ). 这

两个通带的中心频率分别为 ５.４４ ＧＨｚ 和 ７.１５５ ＧＨｚꎬ通
带比为 １. ３１ꎬ 且 ３ ｄＢ 相 对 带 宽 分 别 为 ４.９５％ 和

８.８１％. 该 ＦＳＳ 周期单元大小为 ０. １６４λ０ × ０.１６４λ０ ×
０.１４５λ０ꎬ其中 λ０ 为低频通带中心频率在真空中对应的

波长. 此外ꎬ在带外引入了两个传输零点 ｆｚ１(３.８６ ＧＨｚ)
和 ｆｚ２(４.５５ ＧＨｚ)ꎬ使得通带的截止特性变得陡峭ꎬ有效

地提高了频率选择性.
图 ７ 给出了该 ＦＳＳ 在不同极化模式下和不同入射角

度(０°ꎬ１５°ꎬ３０°和 ４５°)下的传输与反射系数仿真结果ꎬ可
以发现ꎬ该结构能够产生了两个陡峭通带及两个传输零

点ꎬ并可以实现双极化性能ꎬ具有良好的角度稳定性.
表 ２　 所提出 ３￣Ｄ ＦＳＳ 结构参数

Ｔａｂｌｅ ２　 Ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｔｈｅ Ｐｒｏｐｏｓｅｄ ３￣Ｄ ＦＳＳ ｍｍ

ｐ ａ ｂ ｄ ｔ εｒ１ εｒ２
９ ８ ６ ２.２ ８ ２.８ ７.５

图 ７　 不同角度入射波下传输系数

Ｆｉｇ􀆰 ７　 Ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔｓ ｕｎｄｅｒ ｄｉｆｆｅｒｅｎｔ ｉｎｃｉｄｅｎｔ ａｎｇｌｅｓ

图 ８　 基于方同轴线的双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的工作机理

Ｆｉｇ􀆰 ８　 Ｔｈｅ ｗｏｒｋｉｎｇ ｍｅｃｈａｎｉｓｍ ｏｆ ｔｈｅ ｐｒｏｐｏｓｅｄ ３￣Ｄ ＦＳＳ

２.２　 原理分析

为了理解本文所提出的基于方同轴线的双频 ３￣Ｄ
ＦＳＳ 的工作机理ꎬ图 ８ 给出了此结构的工作原理示意

图. 如图所示ꎬ入射电磁波从入射端的端口 １ 进入ꎬ将
平行板和方同轴两条路径激励起来ꎬ其中平行板路径

具有两个谐振器 Ｒ１ 和 Ｒ２ꎬ分别在介质筒长度方向上产

生 １ / ４ 波长谐振( ｆｐ１)和半波长谐振( ｆｐ３)ꎬ方同轴路径

提供一个谐振器 Ｒ３ꎬ在介质筒横截面上的一个波长谐

振( ｆｐ２)ꎬ于是传输系数具有 ３ 个传输极点ꎬ同时平行板

路径中的谐振器 Ｒ１、Ｒ２ 和方同轴路径中的谐振器 Ｒ３ 具

有相位反相ꎬ产生两个传输零点( ｆｚ１、 ｆｚ２)ꎬ最终经过 ＦＳＳ
滤波后的电磁波将在端口 ２ 出射.

如图 ９ 所示ꎬ对本文所提出的双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ 的传输极点和零点处的电场分布进行了分析ꎬ来加深对该

３￣Ｄ ＦＳＳ 结构工作机理的理解. 图 ９(ａ)给出了传输极点 ｆｐ１处的电场分布ꎬ当电磁波入射到该 ＦＳＳ 上时ꎬ可
以得知该频率下对称面为理想磁壁ꎬ是由平行板路径的两个 １ / ４ 波长谐振产生. 图 ９(ｂ)为传输极点 ｆｐ２处
的电场分布ꎬ其主要分布在方同轴线路径中ꎬ从俯视图可知ꎬ在电磁波入射平面(ｘｏｙ 平面)内会产生方型

槽谐振ꎬ该谐振波长大约等于介质筒的周长ꎻ从剖面图看ꎬ电场在 ｚ轴方向上具有相同的相位和幅度ꎬ故无

—４２—
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谐振发生ꎬ因此可以得知传输极点 ｆｐ２是由方同轴线路径的方型槽谐振产生. 在图 ９(ｃ)中ꎬ传输极点 ｆｐ３是
由平行板路径的 １ / ２ 波长谐振产生ꎬ该频率下对称面此时可以等效为理想电壁. 按照本文所述的双模谐

振器的工作原理易知传输极点 ｆｐ１和 ｆｐ３是由平行板路径增加了金属化过孔而形成的ꎬ而传输极点 ｆｐ２是由同

轴路径的方槽谐振产生的ꎬ从而实现了多传输零极点性能.

图 ９　 传输极点对应的电场分布图

Ｆｉｇ􀆰 ９　 Ｅ￣ｆｉｅｌｄ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｓ ａｔ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｐｏｌｅｓ

如图 １０ 所示ꎬ在传输零点 ｆｚ１和 ｆｚ２的频率处ꎬ路径Ⅰ和路径Ⅱ同时被激励. 从图 １０(ａ)可以看出ꎬ当频

率为 ｆｚ１时ꎬ在两条传播路径末端处电场矢量具有 １８０°相位反相ꎬ导致了电磁场相互抵消ꎬ从而产生了传输

零点 ｆｚ１ . 同理ꎬ在图 １０(ｂ)中ꎬ方同轴路径内发生了方型槽谐振和平行板路径发了生 １ / ２ 波长谐振ꎬ在两条

传播路径末端处电场矢量也具有 １８０°相位反相ꎬ因此产生了传输零点 ｆｚ２ .

图 １０　 传输零点对应的电场分布图

Ｆｉｇ􀆰 １０　 Ｅ￣ｆｉｅｌｄ ｄｉｓｔｒｉｂｕｔｉｏｎｓ ａｔ ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｚｅｒｏｓ

３　 结果与讨论

根据上述分析ꎬ易知该 ３￣Ｄ ＦＳＳ 结构的传输零极点位置与周期单元的几何尺寸紧密相关ꎬ下面将结构

的周期单元几何尺寸进行参数扫描ꎬ分析其对传输零极点的影响.
图 １１ 给出了该单元结构的不同参数尺寸ꎬ即不同的周期 ｐ、高度 ｈ、方形金属管外边长 ａ 和内边长 ｂ、

以及金属化过孔的直径 ｄ对 ＦＳＳ 结构性能的影响. 由仿真结果可知ꎬ在其他结构参数不变的前提下ꎬ当 ｐ
增加时ꎬ带内传输极点 ｆｐ１随之减小而低频右侧带外传输零点 ｆｚ１随之增大ꎬ带内传输极点 ｆｐ３随之减小ꎬ而传

输极点 ｆｐ２以及传输极点高频带外传输零点 ｆｚ２均随之增大ꎬ如图 １１(ａ)所示. 当 ｈ增加时ꎬ带内传输极点 ｆｐ１
随之减小而低频右侧带外传输零点 ｆｚ１基本保持不变ꎬ带内传输极点 ｆｐ２随之增大ꎬ而传输极点 ｆｐ３以及传输

极点高频带外传输零点 ｆｚ２均随之减小ꎬ如图 １１(ｂ)所示. 当 ａ增加时ꎬ带内传输极点 ｆｐ１基本保持不变而低

频右侧带外传输零点 ｆｚ１随之减小ꎬ带内传输极点 ｆｐ３随之增大ꎬ而传输极点 ｆｐ２以及传输极点高频带外传输

零点 ｆｚ２均随之减小ꎬ如图 １１(ｃ)所示. 当 ｂ增加时ꎬ带内传输极点 ｆｐ１基本保持不变而低频右侧带外传输零

点 ｆｚ１随之减小ꎬ带内传输极点 ｆｐ２随之减小ꎬ而传输极点 ｆｐ３以及传输极点高频带外传输零点 ｆｚ２均随之增大ꎬ
如图 １１(ｄ)所示. 当 ｈ 增加时ꎬ带内传输极点 ｆｐ１和低频带外传输零点 ｆｚ１均随之增大ꎬ带内传输极点 ｆｐ２随之

减小ꎬ而传输极点 ｆｐ３以及传输极点高频带外传输零点 ｆｚ２均随之增大ꎬ如图 １１(ｅ)所示.
—５２—
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图 １１　 传输零极点随周期单元尺寸的变化

Ｆｉｇ􀆰 １１　 Ｔｒａｎｓｍｉｓｓｉｏｎ ｚｅｒｏｓ ａｎｄ ｐｏｌｅｓ ｖａｒｙｉｎｇ ｗｉｔｈ ｔｈｅ ｓｉｚｅ ｏｆ ｔｈｅ ｐｅｒｉｏｄｉｃ ｅｌｅｍｅｎｔ

根据以上的参数分析ꎬ下面给为能够快速设计出所需滤波特性的 ＦＳＳ 提供了简单的设计指导ꎬ具体

如下:
(１)当方形金属管的内边长 ｂ变化时ꎬ主要影响高频通带的带宽和带外的陡峭频率特性ꎬ当 ｂ增加时ꎬ

低频通带基本不变ꎬ高频通带带宽变大ꎬ带外陡峭特性变差ꎬ因此可以通过调节该尺寸对高频通带进行

优化.
(２)想要改善高频通带的带宽ꎬ改变高度 ｈ易于实现. 当参数 ｈ减小时ꎬ高频带宽变大ꎬ低频通带整体

往高频移动ꎬ可通过调节该尺寸优化高频通带的带宽.
(３)改变金属化过孔的直径 ｄ可以使得两个通带整体往高频或者低频移动ꎬ易于满足对不同频段的

需求.

４　 结论

本文介绍了加载金属化过孔构建双模谐振器的工作原理ꎬ并在此基础上ꎬ提出了一种具有小通带比的

双频 ３￣Ｄ ＦＳＳ. 通过在平行板路径加载金属化过孔ꎬ将原有单一的谐振模式分裂为奇模和偶模两种谐振模

式ꎬ产生了两个传输极点ꎬ借助方同轴线的方型槽谐振产生第三个传输极点ꎬ同时不同路径之间的电磁波

反相产生了两个传输零点ꎬ通过适当的设计参数ꎬ设计出了一种可以应用于卫星通信系统的高频率选择

性、小通带比的双频 ＦＳＳ. 通过对所提出的 ＦＳＳ 的传输零点和极点处的电场分布进行分析ꎬ详细阐述了所

提出的 ＦＳＳ 的工作原理. 仿真结果表明ꎬ所提出的 ３￣Ｄ ＦＳＳ 在 ＴＥ 和 ＴＭ 极化、入射角度从 ０°到 ４５°下具有

稳定的频率响应.
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